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Resumo

Castro, Allan Gregori de Controle Preditivo Finite Control-Set Aplicado à
Máquina Síncrona com Ímã Permanente no Rotor. 93 p. Dissertação de mes-
trado – Escola de Engenharia de São Carlos, Universidade de São Paulo, 2017.

Ondulações de torque devido à comutação de fases é apontada como a principal des-
vantagem do método de controle 6 pulsos convencional do motor síncrono de ímã perma-
nente no rotor com força contra-eletromotriz trapezoidal. Para reduzir essas ondulações,
diferentes estratégias de controle vetorial dessa máquina são apresentadas na literatura.
Nesse trabalho é proposto e analisado o controle vetorial dessa máquina utilizando uma
malha de controle de corrente baseada no Finite Control-Set Model-based Predictive Con-
trol (FCS-MPC). Como resultado, a estrutura de controle vetorial proposta é capaz de
reduzir as ondulações de torque de comutação e também aquelas provenientes de imper-
feições da força contraeletromotriz trapezoidal. Esse resultado é atingido sem a alteração
da estrutura do conversor, adição de circuito ou alteração na tensão de barramento. Em
termos de desempenho dinâmico, são demonstradas a rápida dinâmica de torque sem ne-
cessidade de sintonia ou projeto de ganhos de controlador e dinâmica desacoplada das
variáveis de controle sem necessidade de cálculo de termos de desacoplamento. Esses
resultados apontam vantagens sobre recentes propostas na literatura baseada em contro-
ladores lineares. Também é implementado uma estratégia de melhoria de desempenho do
FCS-MPC baseado na inclusão do conceito de ciclo de trabalho. Essa abordagem permite
reduzir significativamente, em baixa velocidade, a banda de ondulação da corrente de
estator e torque da máquina, demonstrando uma melhoria em relação ao FCS-MPC sem
ciclo de trabalho.

Palavras-chave: Controle Preditivo Finite Control-Set, Controle vetorial, Máquina sín-
crona com ímã permanente.





Abstract

Castro, Allan Gregori de Finite Control-Set Predictive Control of Perma-
nent Magnet Synchronous Machine. 93 p. Master Thesis – São Carlos School of
Engineering, University of São Paulo, 2017.

Torque ripples due to phase commutation are pointed to the main drawback of 120 de-
gree 6 step control of synchronous motor with trapezoidal back electromotive force (back
EMF). To reduce these ondulations, different vector control strategies are presented in
the literature. This study proposes and analyzes the application of the Finite Control-Set
Model-based Predictive Control in the current loop of vector control strategy of permanent
magnet synchronous motor with trapezoidal back EMF. As a result, the control struc-
ture reduces the torque ripple comming from phase commutation and back EMF shape
imperfections. This result is achieved without changing the converter topology, the DC
link voltage or including aditional circuit. Concerning to dynamic response, the proposed
control strategy offers fast torque dynamics without gain tunning needed and decoupled
dynamic of variable control. Furthermore, it is implemented an improvement approach
to FCS-MPC based on duty-cycle concept. This strategy reduces significantly the torque
ripple in low speed range, demonstrating an advance over conventional FCS-MPC.

Keywords: Finite Control-Set Predictive Control, Vector control, Permanent magnet
synchronous machine.
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Capítulo 1
Introdução

O emprego de máquinas síncronas com ímã permanente no rotor (MSIPs) tem se
popularizado nas recentes décadas em uma ampla faixa de aplicações, abrangendo desde
aparelhos domésticos a veículos elétricos e equipamentos aeroespaciais (KIM; LEE; KWON,
2006; CHAU; CHAN; LIU, 2008; EL-REFAIE, 2011; HUANG et al., 2012).

O grande interesse nesse tipo de máquina é justificado por apresentarem duas atraentes
características: elevada eficiência e alta densidade de potência (MILLER, 1993). Esses
fatores estão diretamente relacionados com o emprego de ímãs permanentes no rotor e
ausência de enrolamento rotórico, resultando em: ausência de perdas ôhmicas no rotor;
ausência de perdas e demais desvantagens associadas ao uso de escovas, anéis deslizantes
ou comutador mecânico; e não necessidade de corrente de magnetização, pois a excitação
da máquina provém dos ímãs permanentes do rotor (PILLAY; KRISHNAN, 1991).

As MSIPs podem ser construtivamente classificadas conforme a disposição de seus
ímãs permanentes, podendo estar, de maneira geral, na superfície ou enterrado no rotor,
como ilustrado na Figura 1 (MILLER, 1993; CHAU; CHAN; LIU, 2008).

(a) (b) (c) (d)

Figura 1: Exemplos de topologias de máquinas de ímã permanente: (a) MSIP de ímã
na superfície do rotor. (b) MSIP de ímã semi-enterrado no rotor. (c) MSIP de ímã
enterrado transversalmente. (d) MSIP de ímã enterrado longitudinalmente (CHAU; CHAN;
LIU, 2008).

As MSIPs de ímãs enterrados, embora demandem maior esforço construtivo, apre-
sentam maior robustez mecânica de fixação dos ímãs visto que em máquinas com ímãs
montados na superfície do rotor a força de retenção desses ímãs é limitada àquela propor-
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cionada pelo material que os adere à superfície do rotor.
Por outro lado, alocar os ímãs na superfície do rotor permite construir um rotor oco,

reduzindo o momento de inércia e peso da máquina (MILLER, 1993).
Ainda, em razão da permeabilidade magnética dos ímãs ser próxima da do ar, as

MSIPs com ímã permanente na superfície do rotor possuem baixa variação de relutância
e, consequentemente, é possível desprezar o torque de relutância dessa máquina (MILLER,
1993; PAULA, 2016)

Além da classificação por topologias construtivas, as MSIPs ainda podem ser classi-
ficadas de acordo com a forma de onda da força contraeletromotriz (FCEM) induzida
nas fases do enrolamento do estator pelos ímãs do rotor, podendo ser senoidais ou não
senoidais. De um modo geral, a forma de onda não senoidal aproxima-se de um formato
trapezoidal.

Na literatura, comumente os motores síncronos com ímã permanente no rotor e FCEM
senoidais são denominados simplesmente por “motor síncrono com ímã permanente”, ou,
do inglês, Permanent Magnet Synchronous Motor (PMSM).

Os motores síncronos com ímã permanente no rotor e FCEM trapezoidal normalmente
são comercializados juntamente com seu conversor de potência, sendo que, ao conjunto
motor-conversor é dado o nome de “motor brushless DC” (BLDC), que, em tradução livre,
significa “motor de corrente contínua sem escovas”. Essa categoria de máquina teve sua
origem motivada pela intenção em inverter a estrutura da máquina de corrente contínua
(MCC) de imã permanente a fim de eliminar a necessidade do comutador mecânico e
escovas de carvão para alimentar o enrolamento de armadura.

Nas MCCs, o comutador mecânico converte a corrente contínua de entrada em cor-
rentes aproximadamente retangulares com frequência variável.

Ao aplicar-se correntes retangulares diretamente no enrolamento do estator e transfe-
rindo os ímãs de excitação para o rotor, tem-se teoricamente a inversão da máquina de
corrente contínua com a vantagem de que a nova máquina não requer comutador mecâ-
nico e escovas, o que justifica a denominação comum de “motor de corrente contínua sem
escovas”.

Por simplicidade, deste ponto em diante esse trabalho se refere a essas duas classes de
máquinas, com distintas formas de FCEM, como “MSIP senoidal” e “MSIP trapezoidal”,
respectivamente.

Dentre esses dois extremos de forma de onda de FCEM, em Miller (1993) e Miyamasu e
Akatsu (2011) é demonstrado que MSIPs trapezoidais tem eficiência superior a máquinas
de ímã permanente com FCEM senoidal.

Além disso, vantagens de ordem construtiva podem ser associadas às MSIPs trape-
zoidais porque adicionais esforços de projeto e construção precisam ser empregados para
obter FCEMs com distribuição espacial senoidal. Dentre esses procedimentos podem ser
elencados: imposição de magnetização com distribuição senoidal aos ímãs permanentes;



27

adequação do formato mecânico dos imãs; inclinação da disposição dos imãs permanen-
tes em relação ao eixo axial do rotor (skew angle); inclinação das ranhuras do estator; e
enrolamento distribuído do estator (ZHU; HOWE, 2007).

Em contrapartida, MSIPs trapezoidais requerem estratégia particular de alimentação
e controle a fim de produzir torque mecânico sem ondulações. A estratégia convencional
de alimentação dessas máquinas consiste em excitar as fases do estator com correntes
idealmente retangulares e sincronizadas com as respectivas FCEMs trapezoidais de fase,
como ilustrado na Figura 2 para a situação de FCEMs trapezoidais ideais de amplitude
𝐸 constante durante 2𝜋/3 radianos de posição rotórica a cada semiciclo. Nessa condição
ideal de alimentação o torque resultante é teoricamente constante.

Figura 2: FCEM trapezoidal e correntes de fase retangulares ideais para produção de
torque constante.

Na prática, essa estratégia convencional é implementada energizando-se simultanea-
mente apenas duas fases do estator a cada setor de 𝜋/3 radianos de posição rotórica.
Essa estratégia de controle é comumente a denominada de “modo de operação bifásico
com condução 120 graus” ou modo de operação “6 pulsos” com condução 120 graus.

No funcionamento real da MSIP trapezoidal, ondulações de torque são produzidas
pela própria máquina ou pelo esquema de alimentação convencional.

Com relação à máquina, fatores que contribuem para ondulações de torque são: im-
perfeições da forma trapezoidal da FCEM, torque de borda (cogging torque) e torque de
relutância (CARLSON; LAJOIE-MAZENC; FAGUNDES, 1992).

Do ponto de vista do esquema de alimentação convencional, ondulações de torque são
produzidas majoritariamente devido à impossibilidade de produzir instantâneas bordas
de subida e descida na corrente retangular de estator. Essa impossibilidade se deve ao
fato das indutâncias de fase imporem uma constante de tempo à dinâmica das correntes
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de estator (CARLSON; LAJOIE-MAZENC; FAGUNDES, 1992). As imperfeições das bordas
das correntes de estator causadas por esse efeito são periódicas, se repetindo a cada 𝜋/3
de posição rotórica, durante a comutação das fases alimentadas do estator.

Das fontes de ondulação de torque, aquela que ocorre durante a comutação de fases é
apontada como a principal desvantagem desse sistema de acionamento convencional pois
a magnitude dessas ondulações pode representar 50% do valor médio de torque em baixas
e altas velocidades (CARLSON; LAJOIE-MAZENC; FAGUNDES, 1992). Evidentemente, essas
ondulações no torque são indesejáveis visto que causam, sobretudo, vibrações mecânicas
e ruído acústico, como estudadas em (KIM; LEE; KWON, 2006; ZHU; LEONG, 2012).

A fim de reduzir essas ondulações de torque de comutação, diferentes abordagens
presentes na literatura contribuem com o modo de operação 6 pulsos, com soluções en-
volvendo usualmente: uso de conversores auxiliares para controle da tensão aplicável na
máquina durante as comutações de fases (SAMITHA RANSARA; MADAWALA, 2015; SHI et

al., 2010; CHEN et al., 2016; NAM et al., 2006; YANG et al., 2014); e uso de diferentes estra-
tégias para controle trifásico de corrente da máquina durante a comutação (ZHU; LEONG,
2012; LIU; ZHU; HOWE, 2007; XIA et al., 2014; XIA; WANG; SHI, 2013; KIM; LEE; KWON,
2006).

Embora contribuam para redução das ondulações de torque, o uso de circuitos adici-
onais tende a encarecer o hardware de controle da MSIP trapezoidal e as estratégias de
controle trifásico das correntes durante a comutação exige a exata identificação da dura-
ção da comutação, seja por hardware ou software, elevando a complexidade do sistema de
controle.

Independente de tais abordagens voltadas à injeção de corrente retangular, recente-
mente diversos trabalhos têm investigado a minimização da ondulação de torque utilizando
a alimentação simultânea das três fases da MSIP trapezoidal em estratégias de controle
vetorial.

Essas abordagens recentes têm em comum a obtenção de uma corrente com forma
de onda não retangular, nomeada em Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015) de “petal-wave
current”, que, em tradução livre e deste ponto em diante, será referida como “corrente de
pétala”.

Idealmente, essa forma de onda de corrente alternativa, além da capacidade de gerar
conjugado sem ondulação, é capaz de produzir 5% maior torque que um mesmo valor RMS
da corrente retangular ideal. Sob outro ponto de vista, para um dado valor de torque da
MSIP trapezoidal, a corrente de pétala promove uma redução em aproximadamente 9%
das perdas joules no enrolamento do estator em relação à corrente trapezoidal pura, que
é impossível de ser aplicada (BUJA; BERTOLUZZO; KESHRI, 2015; GATTO et al., 2006).

Diferentes abordagens teóricas e de controle estão presentes na literatura para mini-
mização da ondulação de torque com obtenção dessa forma de onda de corrente.

Em Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015) a obtenção teórica da corrente de pétala é con-
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sequência de uma análise geométrica no plano 𝛼𝛽 estacionário a fim de identificar o
comportamento do vetor de corrente que produz um produto escalar constante entre ve-
tor de corrente de estator e vetor de FCEM trapezoidal. Embora essa análise resulte na
corrente de pétala, o desenvolvimento matemático de Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015)
não incorpora o conceito de operação com enfraquecimento, ou fortalecimento de campo,
da MSIP e a estratégia de controle apresentada é restrita à FCEM idealmente trapezoidal,
sendo vulnerável à ocorrência de ondulações de torque devido ao desvio de forma de onda
da FCEM trapezoidal.

Em Gatto et al. (2006) a corrente de pétala é consequência de uma análise mate-
mática para determinar a corrente de estator que atenda uma referência de torque e
minimize as perdas Joules no enrolamento do estator. Assim como em Buja, Bertoluzzo
e Keshri (2015), embora minimize as ondulações de torque, essa abordagem matemática
não permite operar a máquina em condições de controle de campo e a implementação é
rigidamente associada à FCEM idealmente trapezoidal.

Outra vertente de trabalhos, que têm em comum a consequente obtenção da corrente
de pétala, está alinhada com a teoria de controle vetorial por orientação de campo pro-
posta em Blashke (1971) que é amplamente empregada como método de alto desempenho
dinâmico em máquinas de corrente alternada (CA).

A teoria convencional de modelagem por orientação de campo permite que máquinas
CA de fluxo senoidal possam ser controladas de maneira similar aos motores de corrente
contínua com excitação independente.

No entanto, devido ao caráter não senoidal da FCEM, a aplicação do controle por
orientação convencional à MSIP trapezoidal não é adequada já que ondulações de torque
são produzidas nessa estratégia, causadas pela interação entre a corrente do estator e as
componentes harmônicas da FCEM trapezoidal (GRENIER; LOUIS, 1993).

A fim de reduzir as ondulações de torque, diversos trabalhos propõem melhorias e
adaptações à teoria de orientação do modelo vetorial de MSIP trapezoidais.

Em Grenier e Louis (1993) é incluído um termo de distúrbio de ângulo na transformada
de Park da etapa de orientação das grandezas do modelo da MSIP no referencial dq. Essa
contribuição permitiu apenas uma parcial redução de ondulação.

Em Monteiro e Oliveira (1998), além do termo de distúrbio de ângulo, um termo de
distúrbio de magnitude é adicionado à transformada de Park. No referencial resultante
dessa extensão da transformação 𝑑𝑞, nomeado de 𝑑𝑞𝑥, a componente em quadratura da
corrente de estator é responsável pela produção de torque e a componente de eixo direto
é responsável pela operação em enfraquecimento ou fortalecimento de campo.

Como resultado, se a componente de eixo em quadratura for controlada para um valor
de referência constante e a corrente de eixo direto para um valor de referência nulo, as
ondulações de torque são minimizadas e as correntes de fase de estator possuem também
o formato de pétala.



30 Capítulo 1. Introdução

Além disso, diferentemente de Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015), é possível atribuir
um valor de referência não nulo à corrente de eixo direto, permitindo assim a máquina
operar em condição de enfraquecimento ou fortalecimento de campo.

Em Baratieri e Pinheiro (2014) uma transformação de referencial síncrono não senoidal
equivalente à Monteiro e Oliveira (1998) é proposta, evidenciando que o referencial 𝑑𝑞𝑥

está orientado na FCEM trapezoidal da MSIP.
Dos trabalhos discutidos anteriormente, as estratégias de controle de corrente são

implementadas majoritariamente utilizando controladores lineares e moduladores PWM
(do inglês, Pulse Width Modulation). No entanto, nas últimas décadas a teoria de controle
preditivo tem sido tema de numerosas pesquisas em controle de alto desempenho dinâmico
de máquinas elétricas (RODRIGUEZ et al., 2013).

Essa técnica de controle foi elaborada inicialmente na década de 1960 e tal denomi-
nação não se restringe a uma única estratégia de controle, mas compreende uma ampla
variedade de algoritmos de controle que têm em comum o uso explícito do modelo mate-
mático da planta para predizer seu comportamento futuro e, a partir dessa informação,
obter com antecedência uma ação de controle ótima conforme um critério de otimização
(CAMACHO; BORDONS, 2007; RODRIGUEZ et al., 2012).

Essencialmente, o que difere as muitas técnicas de controle preditivo é precisamente
o critério de otimização da ação de controle (RODRIGUEZ; CORTES, 2012). Nesse sentido,
pode-se destacar o controle preditivo baseado em modelo (MPC, do inglês, Model Pre-
dictive Control), que otimiza a ação de controle por meio da minimização de uma função
custo flexível, construída de acordo como interesse de controle e que permite a inclusão
de restrições de controle (CAMACHO; BORDONS, 2007; RODRIGUEZ; CORTES, 2012).

As primeiras ideias a respeito da aplicação do MPC à eletrônica de potência foram
propostas por Holtz e Stadtfeld (1983), implementando-o de forma que o vetor ótimo
de tensão é calculado e aplicado em uma máquina de indução através de um modulador
PWM. Mais tarde, em Holmes e Martin (1996) um algoritmo para direta implementação
do MPC sem uso de modulador PWM em conversores de potência é apresentada. Se-
guindo esse conceito, em Rodríguez et al. (2007) é desenvolvida uma abordagem MPC
cuja definição do sinal de controle ótimo consiste em avaliar a função custo para cada
um dos possíveis estados de chaveamento do conversor e selecionar aquele que produz o
mínimo custo. Pelo fato de considerar a natureza discreta da atuação do conversor, que
possui um número finito de possíveis chaveamentos, essa abordagem ficou conhecida como
Finite Control-Set Model Predictive Control (FCS-MPC).

Comparado a outras técnicas de controle preditivo, o controle FCS-MPC oferece van-
tagens como: não necessidade de sistema de modulação, facilidade de inserção de restri-
ções de controle e inferior sensibilidade a incertezas paramétricas da planta (RODRIGUEZ;

CORTES, 2012).
A aplicação do controle preditivo FCS-MPC tem sido investigada em diversos seg-
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mentos como: controle de velocidade, torque, fluxo e corrente em motores de indução,
relutância chaveada e síncronos; controle de tensão, corrente e potência em converso-
res estáticos de potência CA-CC, CC-CC e CC-CA; e controle de torque e potência em
geradores (RODRIGUEZ et al., 2013).

Embora amplamente estudado em MSIP senoidais, a aplicação do controle preditivo
FCS-MPC a MSIP trapezoidais constitui um segmento de pesquisa ainda pouco explorado.

Em Xia, Wang e Shi (2013) o controle FCS-MPC é utilizado como controlador de
corrente na estratégia de alimentação convencional para definir o ótimo chaveamento
durante as bordas de subida e descida da corrente retangular. É mostrado nesse trabalho
uma redução significativa das ondulações de torque para toda faixa de velocidade de
operação da MSIP trapezoidal. Entretanto, ondulações de torque devido a desvios da
forma ideal da FCEM não são incluídos na estratégia de controle.

Em Darba et al. (2016) é implementado um controlador de velocidade da MSIP tra-
pezoidal, em alimentação por corrente retangular, utilizando o controle preditivo clássico
baseado em modelo (MPC). Como resultado, confere-se rápida resposta de aceleração em
comparação a outras técnicas de controle, contudo não é destinado esforço para minimizar
as ondulações de torque.

Em Gatto et al. (2006) é empregado um algoritmo preditivo deadbeat de controle
de corrente da MSIP trapezoidal de forma a produzir a corrente de pétala. Embora
demonstrada redução da ondulação de torque com produção da corrente de pétala, o
algoritmo é rigidamente dependente da forma ideal da FCEM trapezoidal, não permitindo
fácil inclusão do formato da FCEM de uma máquina real.

1.1 Objetivos

O objetivo geral desta pesquisa consiste na investigação da aplicação inédita do con-
trole preditivo FCS-MPC no controle vetorial do motor síncrono com ímã na superfície
do rotor e força contraeletromotriz trapezoidal.

Dentro desse contexto podem ser elencados os objetivos específicos:

o Apresentar uma análise das propostas de controle vetorial da MSIP trapezoidal para
definição da abordagem de controle para minimização de ondulações de torque;

o Demonstrar a redução das ondulações de torque no controle da MSIP trapezoidal
por meio da comparação entre o desempenho do controle FCS-MPC proposto e o
controle convencional por corrente retangular;

o Apresentar uma estratégia de melhoria de desempenho do FCS-MPC utilizando o
conceito de fator de trabalho;
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1.2 Organização do Trabalho

No Capítulo 2 é apresentado o equacionamento do modelo dinâmico da MSIP de FCEM
trapezoidal. São apresentados também os fundamentos da estratégia de alimentação 6
pulsos dessa máquina bem como resultados de simulação dessa estratégia em malha aberta.
Por fim, é apresentado um esquema de controle de torque baseado em comparadores de
histerese com o acionamento 6 pulsos do inversor.

No Capítulo 3 é realizada uma breve revisão sobre recentes técnicas de controle vetorial
da MSIP trapezoidal com obtenção da corrente de pétala. Para essas técnicas, são apre-
sentados os fundamentos teóricos e da estrutura de controle, e apontadas as respectivas
vantagens e desvantagens.

O Capítulo 4 concentra a proposta central desse trabalho. Inicialmente é feita uma
apresentação breve da técnica de controle preditivo FCS-MPC. Em seguida, é apresentada
a proposta de diagrama de controle vetorial utilizando FCS-MPC. Após, é realizada uma
apresentação detalhada dos passos de implementação da proposta de controle preditivo
FCS-MPC aplicado à MSIP trapezoidal. Resultados de simulação da técnica sob diferentes
condições de teste são apresentados e discutidos.

Ainda nesse capítulo é apresentada uma proposta de melhoria do desempenho do FCS-
MPC. Comparações são realizadas entre essa proposta e o esquema de controle FCS-MPC
com base em simulações.

Por fim, são feitas as conclusões gerais do trabalho e apontadas as diretivas futuras
da pesquisa.
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Capítulo 2
Modelo Dinâmico e Controle

Convencional do Motor Síncrono de
Ímã Permanente com FCEM Não

Senoidal

2.1 Introdução

Este capítulo apresenta a construção do modelo matemático por fase utilizado nas
análises dinâmicas da máquina síncrona de ímã permanente na superfície do rotor e força
contraeletromotriz trapezoidal. São também descritos os procedimentos para simplificação
do modelo por meio da transformação de coordenadas 𝛼𝛽.

Ainda, são descritos os fundamentos da estratégia de alimentação convencional das
máquinas com FCEM trapezoidal bem como a respectiva técnica de controle de torque.

2.2 Equações Dinâmicas da MSIP Trapezoidal

O modelo matemático dinâmico da MSIP trapezoidal é obtido levando em conta as
seguintes considerações: o estator possui de três enrolamentos concentrados e indepen-
dentes (a, b, e c), conectados em estrela e defasados espacialmente de maneira simétrica;
o rotor possui ímãs permanentes em sua superfície; as perdas no ferro e a saturação mag-
nética são desprezadas; o torque de relutância e o torque de borda (cogging torque) são
assumidos baixos o suficiente de forma que podem ser desprezados.

Nessas condições, a Figura 3 ilustra, de maneira simplificada, uma máquina síncrona
trifásica de ímã permanente na superfície do rotor e com um par de polos.

Com base na Figura 3 e nas considerações mencionadas, o fluxo magnético total abra-
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FCEM Não Senoidal

Figura 3: Representação física simplificada de uma máquina síncrona trifásica de imã
permanente na superfície do rotor e com um par de polos.

çado pelos enrolamentos das fases do estator é dado por

Ψ𝑇 𝑠𝑎𝑏𝑐 = Ψ𝑠𝑎𝑏𝑐 + Ψ𝑟𝑎𝑏𝑐, (1)

em que Ψ𝑇 𝑠𝑎𝑏𝑐 = [Ψ𝑇 𝑠𝑎 Ψ𝑇 𝑠𝑏 Ψ𝑇 𝑠𝑐]𝑇 é o fluxo total abraçado por cada fase do estator;
Ψ𝑠𝑎𝑏𝑐 = [Ψ𝑠𝑎 Ψ𝑠𝑏 Ψ𝑠𝑐]𝑇 é o fluxo abraçado por cada fase do estator produzido pelos enro-
lamentos de estator; e Ψ𝑟𝑎𝑏𝑐 = [Ψ𝑟𝑎 Ψ𝑟𝑏 Ψ𝑟𝑐]𝑇 é o fluxo abraçado por cada fase do estator
proveniente dos ímãs do rotor.

A partir do fluxo total Ψ𝑇 𝑎𝑏𝑐, escreve-se a equação de tensões do circuito do estator
como

𝑣𝑎𝑏𝑐 = 𝑅 𝑖𝑎𝑏𝑐 + 𝑑

𝑑𝑡
Ψ𝑇 𝑠𝑎𝑏𝑐 + 𝐼𝑣𝑛, (2)

em que 𝑣𝑎𝑏𝑐 = [𝑣𝑎 𝑣𝑏 𝑣𝑐]𝑇 são os potenciais nos terminais das fases do estator; 𝐼 é uma
matriz identidade de ordem 3; 𝑣𝑛 é o potencial no ponto neutro 𝑛; 𝑖𝑎𝑏𝑐 = [𝑖𝑎 𝑖𝑏 𝑖𝑐]𝑇 são as
correntes de fase do estator; e 𝑅 é a resistência por fase do enrolamento do estator.

Estabelecendo que 𝑣𝑎𝑏𝑐𝑛 = [𝑣𝑎𝑛 𝑣𝑏𝑛 𝑣𝑐𝑛]𝑇 , dado por

𝑣𝑎𝑏𝑐𝑛 = 𝑣𝑎𝑏𝑐 − 𝐼𝑣𝑛 =

⎡⎢⎢⎢⎣
𝑣𝑎 − 𝑣𝑛

𝑣𝑏 − 𝑣𝑛

𝑣𝑐 − 𝑣𝑛

⎤⎥⎥⎥⎦ , (3)

seja o vetor de tensões de fase no terminal da máquina com relação ao ponto neutro 𝑛, a
equação de tensões (2) é reescrita na forma

𝑣𝑎𝑏𝑐𝑛 = 𝑅 𝑖𝑎𝑏𝑐 + 𝑑

𝑑𝑡
Ψ𝑇 𝑠𝑎𝑏𝑐, (4)

Em (4), ao expandir Ψ𝑇 𝑠𝑎𝑏𝑐 nas contribuições de estator e rotor, utilizando (1), obtém-
se

𝑣𝑎𝑏𝑐𝑛 = 𝑅 𝑖𝑎𝑏𝑐 + 𝑑

𝑑𝑡
(Ψ𝑠𝑎𝑏𝑐 + Ψ𝑟𝑎𝑏𝑐) . (5)
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O fluxo Ψ𝑠𝑎𝑏𝑐 pode ser expresso em função das correntes de estator e indutâncias, tal
que ⎡⎢⎢⎢⎣

Ψ𝑠𝑎

Ψ𝑠𝑏

Ψ𝑠𝑐

⎤⎥⎥⎥⎦ =

⎡⎢⎢⎢⎣
𝐿𝑠 𝑀𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝐿𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝑀𝑠 𝐿𝑠

⎤⎥⎥⎥⎦
⎡⎢⎢⎢⎣

𝑖𝑎

𝑖𝑏

𝑖𝑐

⎤⎥⎥⎥⎦ , (6)

sendo 𝐿𝑠 e 𝑀𝑠 a autoindutância e indutância mútua entre fases, respectivamente. Nesse
trabalho essas indutâncias são consideradas constantes, e independente da posição rotó-
rica, visto que é possível desprezar a variação de relutância no entreferro em máquinas de
ímãs na superfície do rotor (MILLER, 1993; PAULA, 2016).

Considerando que a máquina é equilibrada e não possui conexão do ponto neutro 𝑛,
tem-se que 𝑖𝑎 + 𝑖𝑏 + 𝑖𝑐 = 0. Com isso, a expressão de fluxo de estator (6) é reduzida para⎡⎢⎢⎢⎣

Ψ𝑠𝑎

Ψ𝑠𝑏

Ψ𝑠𝑐

⎤⎥⎥⎥⎦ =

⎡⎢⎢⎢⎣
𝐿𝑠 − 𝑀𝑠 0 0

0 𝐿𝑠 − 𝑀𝑠 0
0 0 𝐿𝑠 − 𝑀𝑠

⎤⎥⎥⎥⎦
⎡⎢⎢⎢⎣

𝑖𝑎

𝑖𝑏

𝑖𝑐

⎤⎥⎥⎥⎦ = 𝐿𝐼𝑖𝑎𝑏𝑐 = 𝐿𝑖𝑎𝑏𝑐, (7)

com 𝐼 sendo uma matriz identidade de ordem 3 e 𝐿 = 𝐿𝑠 − 𝑀𝑠 sendo a indutância
equivalente por fase do estator. Substituindo (7) em (5) obtém-se

𝑣𝑎𝑏𝑐𝑛 = 𝑅𝑖𝑎𝑏𝑐 + 𝐿
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑎𝑏𝑐 + 𝑑

𝑑𝑡
Ψ𝑟𝑎𝑏𝑐. (8)

Em (8), a parcela 𝑑Ψ𝑟𝑎𝑏𝑐/𝑑𝑡 é, pela Lei de Faraday, a tensão induzida nas fases do
estator devido ao movimento relativo entre os enrolamentos do estator e o fluxo dos ímãs
do rotor. Essa tensão é denominada força contra-eletromotriz (FCEM) e deste ponto em
diante é simbolizada por 𝑒𝑎𝑏𝑐.

Assim como desenvolvido em Miller (1993), a expressão final das tensões de estator
no referencial estacionário 𝑎𝑏𝑐 é dada por

𝑣𝑎𝑏𝑐𝑛 = 𝑅𝑖𝑎𝑏𝑐 + 𝐿
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑎𝑏𝑐 + 𝑒𝑎𝑏𝑐. (9)

Com base em (9), é comum representar o modelo elétrico da MSIP trapezoidal na
forma de circuito tal como apresentado na Figura 4.

O comportamento da FCEM 𝑒𝑎𝑏𝑐 é o que define fundamentalmente a diferença en-
tre MSIP senoidais e trapezoidais. Para o caso das MSIP senoidais, a FCEM 𝑒𝑎𝑏𝑐 tem
comportamento idealmente senoidal em função da posição angular elétrica do rotor 𝜃𝑒,
enquanto que para as MSIP trapezoidal o comportamento de 𝑒𝑎𝑏𝑐 é idealmente trapezoi-
dal. A Figura (5) ilustra o comportamento trapezoidal ideal da 𝑒𝑎𝑏𝑐 em função da posição
angular elétrica do rotor em MSIPs trapezoidais.

Como pode ser visto na Figura 5, a FCEM 𝑒𝑎𝑏𝑐 ideal da MSIP trapezoidal possui
patamares constantes durante 2𝜋/3 radianos de posição elétrica do rotor nos semiciclos



36
Capítulo 2. Modelo Dinâmico e Controle Convencional do Motor Síncrono de Ímã Permanente com

FCEM Não Senoidal

Figura 4: Representação na forma de circuito do modelo elétrico da MSIP trapezoidal.

Figura 5: Comportamento ideal da FCEM trapezoidal durante uma revolução elétrica do
rotor.

positivo e negativo, e sua amplitude 𝐸, como mostrado em Miller (1993), é função da
magnitude do fluxo dos ímãs e velocidade do rotor, tal que

𝐸 = 𝑧𝑝Ψ𝑚 𝜔𝑚 = 𝑘𝑒 𝜔𝑚, (10)

sendo 𝑘𝑒 = 𝑧𝑝Ψ𝑚 uma constante de proporcionalidade, 𝑧𝑝 o número de pares de polo da
máquina, Ψ𝑚 o módulo do fluxo do rotor e 𝜔𝑚 a velocidade mecânica do rotor.

Em coordenadas 𝑎𝑏𝑐 o torque eletromagnético desenvolvido pela MSIP trapezoidal é
resultado do produto entre FCEM e correntes de estator, sendo expresso por (MILLER,
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1993)

𝑇𝑒 = 𝑃

𝜔𝑚

= 1
𝜔𝑚

(𝑒𝑎 𝑖𝑎 + 𝑒𝑏 𝑖𝑏 + 𝑒𝑐 𝑖𝑐). (11)

O modelo vetorial elétrico dado em (9) da MSIP trapezoidal pode ainda ser reduzido
por meio da representação das variáveis de referencial 𝑎𝑏𝑐 na forma de vetores complexos
no plano estacionário 𝛼𝛽.

Esse procedimento matemático transforma o sistema trifásico da máquina da Figura
3 em um sistema bifásico constituído de 2 enrolamentos (𝛼 e 𝛽) defasados 90 graus entre
si, porém mantendo as mesmas características de potência mecânica, torque, velocidade
e número de polos da máquina trifásica original. Uma representação simplificada da
máquina nessa condição é ilustrada na Figura 6.

Figura 6: Representação física da simplificação proporcionada pela transformação 𝛼𝛽.

Para essa redução, aplica-se a transformação linear 𝛼𝛽 invariante à potência de Clark,
a partir da qual uma variável genérica 𝑥𝑎𝑏𝑐 = [𝑥𝑎 𝑥𝑏 𝑥𝑐]𝑇 é representada pelo vetor 𝑥𝛼𝛽

no plano complexo 𝛼𝛽 através da seguinte transformação

𝑥𝛼𝛽 = 𝑥𝛼 + 𝑗𝑥𝛽 =
√︃

2
3
[︁
1 𝑒𝑗 2𝜋

3 𝑒−𝑗 2𝜋
3
]︁ ⎡⎢⎢⎢⎣

𝑥𝑎

𝑥𝑏

𝑥𝑐

⎤⎥⎥⎥⎦ . (12)

Ao aplicar (12) em (9), a equação de tensões do estator da MSIP trapezoidal é expressa
como

𝑣𝛼𝛽 = 𝑅 𝑖𝛼𝛽 + 𝐿
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝛼𝛽 + 𝑒𝛼𝛽. (13)

No referencial estacionário 𝛼𝛽, o torque eletromagnético 𝑇𝑒 desenvolvido pela máquina
é dado por

𝑇𝑒 = 1
𝜔𝑚

(𝑖𝛼 𝑒𝛼 + 𝑖𝛽 𝑒𝛽). (14)
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Observando a máquina do ponto de vista mecânico, o balanço de torque atuando sobre
o eixo de uma máquina rotativa pode ser expresso por

𝑇𝑒 = 𝑇𝑐 + (𝐽 + 𝐽𝑐)
𝑑𝜔𝑚

𝑑𝑡
+ (𝐵 + 𝐵𝑐)𝜔𝑚, (15)

em que 𝑇𝑐 é o torque exigido pela carga mecânica acionada; 𝐽 é o momento de inércia da
máquina; 𝐽𝑐 é o momento de inércia da carga; 𝐵 é o coeficiente de atrito da máquina; e
𝐵𝑐 é o coeficiente de atrito da carga mecânica.

Devido ao comportamento não senoidal da FCEM da MSIP trapezoidal, uma estraté-
gia de alimentação particular é empregada nessa máquina a fim de produzir uma forma
de onda de corrente não senoidal que produza torque constante. As próximas seções são
dedicadas à apresentação do circuito de acionamento, da estratégia de alimentação e um
esquema de controle de torque da MSIP trapezoidal.

2.3 Circuito de Alimentação da MSIP trapezoidal

Para promover a alimentação do estator da MSIP trapezoidal por correntes retangu-
lares, conecta-se aos terminais dessa máquina um conversor estático de potência que, em
comparação com a MCC, atua como comutador eletrônico.

Esse conversor de potência é, usualmente, um inversor trifásico dois níveis.
A representação do modelo matemático da MSIP trapezoidal na forma de circuito,

juntamente com o inversor trifásico de dois níveis é apresentado na Figura 7. Nesse
esquema, 𝑉𝑐𝑐 é uma fonte de tensão contínua que alimenta as fases do estator de acordo
com os estados das chaves do inversor 𝑠𝑎, 𝑠′

𝑎, 𝑠𝑏, 𝑠′
𝑏, 𝑠𝑐 e 𝑠′

𝑐.

Figura 7: Representação do circuito da MSIP trapezoidal e inversor dois níveis.

Considerando que o conversor opere de forma que sempre 3 chaves estão em condução
simultânea, existem apenas 8 distintas combinações de estados “aberto” e “fechado” das
chaves do inversor dois níveis, sendo que duas dessas combinações resultam em tensões
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nulas na carga. Nesse caso, todas as chaves superiores 𝑠𝑎, 𝑠𝑏 e 𝑠𝑐 estão abertas ou fechadas
simultaneamente.

Particularmente, nesse modo de operação o estado das chaves inferiores (𝑠′
𝑎, 𝑠′

𝑏 e 𝑠′
𝑐) é

sempre o oposto das chaves superiores. Assim, é comum referir-se às possíveis combinações
de chaveamento 𝑠𝑗 (com 𝑗 = 0, .., 7) apenas pelo estado das chaves superiores, na forma
𝑠𝑗 = {𝑠𝑎, 𝑠𝑏, 𝑠𝑐} .

Cada combinação de chaveamento 𝑠𝑗 alimenta a carga com determinada tensão 𝑣𝑎𝑏𝑐𝑗
,

que pode ser representada como vetor de tensão complexo no plano 𝛼𝛽 na forma 𝑣𝛼𝛽𝑗
.

Na Figura 8 é mostrada a distribuição espacial no plano complexo de todos os 8
possíveis vetores de tensão aplicáveis à carga juntamente com os respectivos estados de
chaveamento 𝑠𝑗 = {𝑠𝑎, 𝑠𝑏, 𝑠𝑐}, em que ‘1’ denota chave em condução e ‘0’ o estado de
bloqueio.

Figura 8: Vetores de tensão e estados de chaveamento possíveis no inversor dois níveis.

A relação entre os estados das chaves e os vetores de tensão no plano 𝛼𝛽, sob o conceito
de transformação 𝛼𝛽 invariante à potência, também pode ser estabelecida matematica-
mente pela expressão

⎡⎣ 𝑣𝛼

𝑣𝛽

⎤⎦ = 𝑉𝑐𝑐

√︃
2
3

⎡⎣ 1 −1
2 −1

2

0 −
√

(3)
2 −

√
(3)
2

⎤⎦
⎡⎢⎢⎢⎣

𝑠𝑎

𝑠𝑏

𝑠𝑐

⎤⎥⎥⎥⎦ , (16)

em que 𝑉𝑐𝑐 é a tensão do barramento ilustrado na Figura 7.
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2.4 Princípio de Alimentação da MSIP Trapezoidal
por Corrente Retangular

Para que a potência eletromecânica 𝑃 de saída da MSIP trapezoidal seja constante
para toda posição elétrica 𝜃𝑒 do rotor, a estratégia de alimentação mais comum consiste
em injetar nas fases de estator correntes retangulares de amplitude 𝐼, tal como ilustrado
idealmente na Figura 9 (MILLER, 1993).

Figura 9: FCEM trapezoidal e correntes de fase retangulares ideais para produção de
torque constante.

As fases do estator, nessa estratégia, devem conduzir correntes de amplitude constante
𝐼 durante somente os intervalos de 2𝜋/3 radianos em que as respectivas FCEM de fase
estão em seus patamares constantes, a cada meio ciclo.

Com esse comportamento retangular ideal, a contribuição de torque de cada fase (𝑒𝑎𝑖𝑎,
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𝑒𝑏𝑖𝑏 e 𝑒𝑐𝑖𝑐), de acordo com (11), é tal como também mostrado na Figura 9. Finalmente,
torque total 𝑇𝑒 desenvolvido pela máquina, obtido da soma das contribuições de cada
fase, é constante para qualquer posição rotórica 𝜃𝑒.

Analisando a Figura 9 deduz-se que para produzir tais correntes retangulares apenas
duas fases do estator da máquina estão em condução a cada setor de 𝜋/3 radianos de
posição elétrica, estando a terceira fase desenergizada.

Esse modo de operação do inversor para alimentação da máquina com corrente re-
tangular é comumente referido na literatura como “modo de chaveamento bifásico com
condução 120 graus” ou modo de operação “6 pulsos” com condução 120 graus.

Observa-se que nessa estratégia de alimentação da MSIP trapezoidal é suficiente co-
nhecer somente o setor de posição elétrica do rotor para definir as chaves que devem ser
acionadas a fim de produzir as correntes retangulares da Figura 9.

Assim, a essa máquina pode ser empregado um método simples de monitoramento do
setor de posição elétrica do rotor, isto é, um sensor de posição elétrica com resolução de
𝜋/3 radianos. Em sistemas de acionamento empregando MSIP trapezoidais o esquema
de medição de setor usualmente consiste em 3 sensores Hall (ℎ𝑎, ℎ𝑏, ℎ𝑐) instalados na
estrutura física da máquina.

Considerando a máquina que possui FCEM da Figura 9, os sensores Hall fornecem os
sinais da Figura 10 em função da posição angular do rotor. Com base na codificação do
conjunto de sinais fornecidos pelos sensores Hall é possível estabelecer uma correspon-
dência entre esses sinais e o setor de posição do rotor, como também mostrado na Figura
10.

Figura 10: Sinais dos sensores Hall e a definição de setores.

Ao todo, são 6 setores de 𝜋/3 radianos possíveis para a posição elétrica do rotor
e, baseado nas Figuras 9 e 10, uma lógica de comutação das chaves do inversor pode
ser construída para alimentação das fases de estator da MSIP trapezoidal com correntes
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Tabela 1: Chaves em condução de acordo com o setor de posição do rotor.

Setor
1 2 3 4 5 6

𝑠𝑎, 𝑠′
𝑐 𝑠𝑏, 𝑠′

𝑐 𝑠𝑏, 𝑠′
𝑎 𝑠𝑐, 𝑠′

𝑎 𝑠𝑐, 𝑠′
𝑏 𝑠𝑎, 𝑠′

𝑏

Figura 11: Diagrama do modo de operação 6 pulsos em malha aberta da MSIP não
senoidal.

retangulares. A Tabela 1 exibe a relação entre os setores de posição do rotor e as chaves
em estado de condução no modo de operação 6 pulsos.

Com base no exposto, a Figura 11 ilustra o diagrama de alimentação convencional em
malha aberta da MSIP trapezoidal. O bloco denominado “Lógica de Chaveamento” é res-
ponsável pelos sinais de acionamento das 6 chaves do inversor. Ao receber as informações
dos sensores Hall, esse bloco seleciona, de acordo com a Tabela 1, o correspondente estado
de chaveamento e efetua a comutação das chaves do inversor para promover o modo de
operação 6 pulsos.

Considerando os parâmetros de uma máquina real com FCEM trapezoidal não ideal
tal como apresentado no Apêndice A, na Figura 12 é mostrado o resultado de simula-
ção em malha aberta do comportamento da corrente de fase, da FCEM e do torque 𝑇𝑒

desenvolvido pelo motor em regime permanente acionando uma carga total de 2 𝑁𝑚.
Diferentemente do pretendido na Figura 9, a corrente de fase de estator da Figura

12 apresenta desvios em relação ao comportamento retangular necessário para produzir
torque constante. Isso acontece porque a indutância do enrolamento de estator impõe uma
constante de tempo na dinâmica da corrente de fase, não permitindo as bordas de subida
e descida instantâneas requeridas pelo formato retangular ideal. Assim, essas ondulações
de corrente ocorrem em toda comutação de fases, isto é, a cada mudança de setor.

Uma vez que o torque desenvolvido pela máquina é resultado da soma de produto entre
𝑖𝑎𝑏𝑐 e 𝑒𝑎𝑏𝑐, as ondulações de corrente conduzem a ondulações de torque eletromagnético.
Uma análise aprofundada desse comportamento da corrente, causado pela comutação de
fases, é apresentado por Carlson, Lajoie-mazenc e Fagundes (1992), onde é mostrado que
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Figura 12: Resultado de simulação do torque, corrente de fase no modo de operação 6
pulsos em malha aberta e FCEM trapezoidal reconstruída por consulta em tabela.

as ondulações resultantes no torque podem alcançar amplitudes de até 50% do valor médio
desenvolvido pela máquina.

Esse desempenho pode ser inaceitável em determinadas aplicações por causar ruído
acústico, vibração mecânica e ondulação de velocidade (LIU; ZHU; HOWE, 2007). À vista
disso, essa característica de ondulação de torque durante a transição de setores constitui
a principal desvantagem da MSIP trapezoidal com ponte inversora trifásica operando no
modo 6 pulsos.

Uma maneira de reduzir as ondulações de torque no modo de operação 6 pulsos consiste
em implementar um controlador de corrente, como apresentado na seção a seguir.
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2.5 Controle Convencional em Malha Fechada da MSIP
Trapezoidal

No modo de operação com corrente retangular ideal da Figura 9, quando o rotor
está posicionado no setor 0 < 𝜃𝑒 < 𝜋

3 a amplitude das correntes 𝑖𝑎 e 𝑖𝑐 são 𝐼 e −𝐼,
respectivamente. Também, a amplitude das FCEMs 𝑒𝑎 e 𝑒𝑐 são 𝐸 e −𝐸, respectivamente,
enquanto que 𝑒𝑏 está em transição.

Nessa condição, o torque eletromagnético 𝑇𝑒 da expressão (11) é simplificado para

𝑇𝑒 = 1
𝜔𝑚

(𝑒𝑎 𝑖𝑎 + 𝑒𝑏 𝑖𝑏 + 𝑒𝑐 𝑖𝑐)

= 1
𝜔𝑚

(𝐸 𝐼 + 𝑒𝑏 0 + (−𝐸)(−𝐼))

= 1
𝜔𝑚

2𝐸 𝐼.

(17)

A substituição de (10) em (17) resulta

𝑇𝑒 = 2𝑘𝑒 𝐼. (18)

A expressão de torque (18) também é obtida por meio de análise semelhante dos demais
setores possíveis. Portanto, no conceito ideal de alimentação por corrente retangular o
torque eletromagnético 𝑇𝑒 é proporcional à magnitude constante 𝐼 das correntes de fase.

Posto isso, pode-se concluir que, uma vez que o fluxo Ψ𝑚 do rotor é constante, o
controle de torque da MSIP trapezoidal no modo de operação convencional é obtido pelo
controle da amplitude 𝐼 das correntes de fase.

Na literatura são exploradas diversas topologias de controladores de corrente da opera-
ção 6 pulsos da MSIP trapezoidal, como controladores Proporcional-Integral (PI), Fuzzy,
Sliding Mode entre outros (MONTEIRO et al., 2013; MONTEIRO et al., 2015; MONTEIRO; OLI-

VEIRA; AGUIAR, 2015). No entanto, por simplicidade, a seguir é exemplificado o controle
de corrente da operação 6 pulsos utilizando controlador de histerese.

A Figura 13 ilustra o diagrama de controle de corrente da MSIP trapezoidal utilizando
comparador de histerese.

Basicamente, a partir de uma referência de torque 𝑇 𝑟𝑒𝑓
𝑒 a referência de magnitude de

corrente de fase 𝐼 𝑟𝑒𝑓 é definida utilizando (18). A função do comparador de histerese é,
a partir do monitoramento do erro de corrente, determinar a abertura e fechamento das
chaves de um braço do inversor a cada setor em função da violação de uma banda de erro
máximo permissível.

Para um dado valor Δ𝐼 para a largura de banda de histerese de corrente, a saída ϒ
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do comparador de histerese é dada por

ϒ =

⎧⎪⎨⎪⎩ 1, se 𝐼 < (𝐼𝑟𝑒𝑓 − Δ𝐼)

−1, se 𝐼 > (𝐼𝑟𝑒𝑓 + Δ𝐼).
(19)

Na Figura 13, o bloco “Lógica de Chaveamento” agora define as chaves a serem aci-
onadas considerando o setor de posição, conforme o sinal dos sensores Hall e o sinal ϒ
do comparador de histerese para controle de corrente da maneira como é apresentado na
Tabela 2.

Tabela 2: Relação entre chaves em condução e sinal do comparador de histerese.

Setor
ϒ 1 2 3 4 5 6
1 𝑠𝑎, 𝑠′

𝑐 𝑠𝑏, 𝑠′
𝑐 𝑠𝑏, 𝑠′

𝑎 𝑠𝑐, 𝑠′
𝑎 𝑠𝑐, 𝑠′

𝑏 𝑠𝑎, 𝑠′
𝑏

−1 𝑠′
𝑎, 𝑠𝑐 𝑠′

𝑏, 𝑠𝑐 𝑠′
𝑏, 𝑠𝑎 𝑠′

𝑐, 𝑠𝑎 𝑠′
𝑐, 𝑠𝑏 𝑠′

𝑎, 𝑠𝑏

Uma maneira simples de se obter a amplitude 𝐼 das correntes de fase para o controle
em malha fechada está apresentada na Tabela 3. O bloco “Seleção de I” do diagrama da
Figura 13 contém a lógica de seleção da Tabela 3.

Tabela 3: Seleção da amplitude de corrente 𝐼

Setor
1 2 3 4 5 6

𝐼 𝑖𝑎 𝑖𝑏 𝑖𝑏 𝑖𝑐 𝑖𝑐 𝑖𝑎

Com base no diagrama de controle em malha fechada de corrente no modo de operação
6 pulsos da Figura 13, a Figura 14 mostra o resultado de simulação de torque, correntes
de fase e FCEM da MSIP trapezoidal em regime permanente nas condições de baixa e
alta velocidade.

Figura 13: Diagrama de controle de torque baseado em comparador de histerese.
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Claramente, as correntes apresentam menores desvios de forma de onda que a corrente
de fase na alimentação em malha aberta. No entanto, persistem as oscilações de torque
por causa da comutação das fases a cada mudança de setor de posição do rotor.

(a) 200 rpm (b) 2000 rpm

Figura 14: Torque eletromagnético e corrente de estator em regime permanente com
controle de histerese de corrente.

Essa estratégia de controle tem a intenção de imprimir correntes retangulares nas fases
do estator partindo da prerrogativa que a FCEM é trapezoidal ideal.

No entanto, é possível notar que, sobretudo no resultado de baixa velocidade, há
adicionais ondulações de torque, que são provocadas pelo desvio de forma da FCEM. Essas
ondulações ocorrem devido o produto entre corrente retangular e FCEM não trapezoidal,
dando origem à contribuições de torque não constantes por fase como na Figura 9.

Assim, quanto mais significativos forem os desvios de forma de onda da FCEM trape-
zoidal em relação à ideal, mais severos serão as ondulações de torque. Para o caso desse
trabalho, as ondulações devido ao desvio de FCEM não são tão significativas comparadas
à magnitude das ondulações de torque de comutação.

Para reduzir as ondulações provocadas pelo desvio de forma da FCEM, propostas na
literatura impõem uma amplitude 𝐼 não constante de corrente retangular, adaptando-a
ao comportamento da FCEM real, produzindo 𝐸 𝐼 constante, como apresentado em Fang,
Li e Han (2012).

Conforme Carlson, Lajoie-mazenc e Fagundes (1992), a ondulação de comutação não
pode ser totalmente compensada no modo de operação 6 pulsos devido ao não controle
de uma das fases da máquina durante as comutações e em razão da limitação de tensão
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CC no barramento do inversor.
Em função disso, recentemente diferentes estratégias têm sido apresentadas na litera-

tura para solucionar o problema da ondulação de torque de comutação. Essas estratégias
investem em: inclusão de conversor adicional para elevação da tensão de barramento do
conversor (SAMITHA RANSARA; MADAWALA, 2015; SHI et al., 2010; CHEN et al., 2016; NAM

et al., 2006; YANG et al., 2014); e implementação de controle trifásico durante o período de
comutação (ZHU; LEONG, 2012; LIU; ZHU; HOWE, 2007; XIA et al., 2014; XIA; WANG; SHI,
2013; KIM; LEE; KWON, 2006).

Essas estratégias demonstram avanços na direção de reduzir as ondulações de torque,
no entanto, o uso de circuitos adicionais tende a aumentar o volume e encarecer o hardware
de alimentação e controle da MSIP trapezoidal. Além disso, as estratégias de controle
trifásico durante a comutação exigem exato conhecimento da duração da comutação, seja
por hardware ou software, aumentando a complexidade do sistema de controle.

A seção seguinte apresenta uma outra vertente de estratégias para redução das ondula-
ções de torque baseadas no controle vetorial dessas máquinas, que apresentam a vantagem
de não incluir conversores adicionais ou necessitar da alternância entre chaveamento bi-
fásico e trifásico.
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Capítulo 3
Estratégias de Controle Vetorial da

MSIP Trapezoidal

3.1 Introdução

Nesse capítulo são apresentadas duas estratégias de controle propostas à MSIP trape-
zoidal para redução das ondulações de torque presentes no modo de operação 6 pulsos.
Nesse sentido, são desenvolvidos os fundamentos matemáticos de cada estratégia e mos-
trados os respectivos diagramas de controle.

3.2 Abordagem 1: Controle Vetorial de Nula Ondu-
lação de Torque

A abordagem apresentada por Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015) para redução das
ondulações de torque no controle da MSIP trapezoidal tem o objetivo de deduzir o com-
portamento do vetor de corrente de estator que produz um torque constante para qualquer
posição rotórica. Nesse sentido é conduzido uma análise geométrica no plano estacionário
𝛼𝛽 dos vetores de corrente e FCEM.

Resgatando a expressão (14), o torque eletromagnético 𝑇𝑒 desenvolvido pela máquina
é dado por

𝑇𝑒 = 1
𝜔𝑚

(𝑒𝛼𝛽 · 𝑖𝛼𝛽) = 𝑒𝜔𝛼𝛽 · 𝑖𝛼𝛽, (20)

em que 𝑒𝜔𝛼𝛽 é a razão entre 𝑒𝛼𝛽 e a velocidade mecânica 𝜔𝑚.
Do ponto de vista de análise geométrica, o produto escalar de 20 pode ser reescrito na

forma
𝑇𝑒 = |𝑒𝜔𝛼𝛽| |𝑖𝛼𝛽| 𝑐𝑜𝑠(𝜃𝑒𝜔𝛼𝛽

− 𝜃𝑖𝛼𝛽
), (21)

em que 𝜃𝑒𝜔𝛼𝛽
e 𝜃𝑖𝛼𝛽

são os ângulos dos vetores de FCEM e corrente e são dados por

𝜃𝑒𝜔𝛼𝛽
= 𝑡𝑎𝑛−1

(︂
𝑒𝛽

𝑒𝛼

)︂
e 𝜃𝑖𝛼𝛽

= 𝑡𝑎𝑛−1
(︂

𝑖𝛽

𝑖𝛼

)︂
. (22)
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Interpretando a expressão (21), o torque produzido pela MSIP trapezoidal é dado pelo
produto entre a magnitude de 𝑒𝜔𝛼𝛽 e a projeção do vetor de corrente 𝑖𝛼𝛽 sobre o vetor de
FCEM.

Assim, conforme Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015), para maximizar a projeção do vetor
de corrente 𝑖𝛼𝛽 sobre 𝑒𝜔𝛼𝛽, e assim minimizar sua magnitude requerida para produção de
um dado valor de torque, é imposto que o vetor de corrente esteja alinhado com o vetor
de FCEM e, portanto, o ângulo 𝜃𝑖𝛼𝛽

é igual a 𝜃𝑒𝜔𝛼𝛽
. Dessa maneira,

𝜃𝑒𝜔𝛼𝛽
− 𝜃𝑖𝛼𝛽

= 0. (23)

Aplicando (22) em (23) determina-se que, para satisfazer a condição de ângulo imposta,

𝑖𝛼 = 𝑖𝛽
𝑒𝜔𝛼

𝑒𝜔𝛽

. (24)

Assumindo que a condição de ângulo(23) é atendida, a expressão (21) se resume ao
produto dos módulos dos vetores tal que

𝑇𝑒 =
√︁

𝑒2
𝜔𝛼 + 𝑒2

𝜔𝛽

√︁
𝑖2
𝛼 + 𝑖2

𝛽. (25)

Isolando as correntes em (25), tem-se que a seguinte condição deve ser satisfeita para
produzir um torque 𝑇𝑒 constante

𝑖2
𝛼 + 𝑖2

𝛽 = 1
𝑒2

𝜔𝛼 + 𝑒𝜔𝛽2
𝑇 2

𝑒 . (26)

Combinando (24) e (26) determina-se as expressão de referência de corrente de estator
como

𝑖𝛼 = 𝑒𝜔𝛼

𝑒2
𝜔𝛼 + 𝑒2

𝜔𝛽

𝑇𝑒

𝑖𝛽 = 𝑒𝜔𝛽

𝑒2
𝜔𝛼 + 𝑒2

𝜔𝛽

𝑇𝑒.

(27)

O comportamento das expressões (27), para um ciclo das FCEMs trapezoidais, pos-
suem a trajetória no plano 𝛼𝛽, ilustrada na Figura 15. À essa corrente foi atribuído, em
Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015), o nome de corrente de pétala pelo fato de sua traje-
tória se assemelhar a uma flor. Na Figura 16 está apresentado seu comportamento no
referencial estacionário 𝑎𝑏𝑐.

O torque eletromagnético 𝑇𝑒 desenvolvido pela MSIP não senoidal alimentada com
a corrente da Figura 16 é livre de ondulações para toda posição elétrica rotórica 𝜃𝑒,
assim como acontece na alimentação por correntes retangulares ideais do acionamento 6
pulsos. No entanto, é importante ressaltar que no controle vetorial todas as fases estão em
condução simultânea. Com isso o processo de comutação de fases do modo de operação
6 pulsos, e os problemas associados a esse processo, não faz parte dessa estratégia.
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Figura 15: Trajetória no plano 𝛼𝛽 dos vetores: corrente ideal no controle 𝑑𝑞𝑥 (linha
contínua); corrente ideal retangular do modo de operação 6 pulsos (linha tracejada); e
FCEM trapezoidal ideal (linha pontilhada).

Figura 16: FCEM de fase ideal, correntes de fase e torque eletromagnético obtido pelo
controle de vetorial ideal.

Como vantagens adicionais, é demonstrado em Gatto et al. (2006) que a forma de
onda de corrente da Figura 16 faz a máquina desenvolver mínima perda Joule no estator
para uma dada condição de torque. Essa dissipação de potência mínima é cerca de 9%
inferior ao valor da dissipação produzida pelo modo de operação 6 pulsos com corrente
retangular ideal na mesma condição de torque.

Por outro lado, considerando um mesmo valor de corrente 𝑅𝑀𝑆 nos dois casos, a
forma de onda de corrente da Figura 16 produz 5 % maior torque em qualquer condição
de velocidade abaixo da nominal (BUJA; BERTOLUZZO; KESHRI, 2015).

A Figura 17 ilustra o diagrama de controle extraído do trabalho de Buja, Bertoluzzo
e Keshri (2015). O bloco denominado “Cálculo da Corrente de Referência” transforma a
referência de torque 𝑇𝑟𝑒𝑓 em referências de corrente conforme as equações 27 e implementa
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Vcc

MSIP

SVM

Estimador de 
Ângulo de 

Posição
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+Cálculo da

Corrente de
Referência

Figura 17: Diagrama de controle baseado em Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015).

também uma adicional transformação de coordenadas 𝑑𝑞 orientada no ângulo rotórico. So-
bre as correntes de eixo direto e em quadratura, são aplicados controladores lineares e um
modulador PWM para comandar o inversor. Como resultado dessa estratégia de controle,
correntes de pétala são impostas nas fases de estator, eliminando as ondulações de torque
de comutação. No entanto, sobre a abordagem teórica e de implementação apresentados
em Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015) podem ser apontadas algumas desvantagens. Na
abordagem teórica, não é presente o conceito de operação com enfraquecimento, ou for-
talecimento, de campo, que é um recurso comum no estudo de MSIPs senoidais (MYNAR;

VESELY; VACLAVEK, 2016).
Além disso, o controle considera apenas FCEM idealmente trapezoidal, e com isso as

ondulações de torque provocadas pelas imperfeições da FCEM não são reduzidas.

3.3 Abordagem 2: Controle Vetorial de Mínima per-
das Joule

Em Gatto et al. (2006) a abordagem teórica apresentada tem o objetivo de controlar
o torque da máquina e ao mesmo tempo minimizar a dissipação de perdas Joule no
enrolamento de rotor. Para isso é deduzido o comportamento da corrente que atende
esses requisitos.

No referencial estacionário 𝛼𝛽, as perdas Joule 𝑃𝑐𝑢 no enrolamento de estator são
expressas por

𝑃𝑐𝑢 = 𝑅|𝑖𝛼𝛽|2 = 𝑅(𝑖2
𝛼 + 𝑖2

𝛽) (28)

A partir de (28), o interesse é encontrar o comportamento de corrente que minimiza as
perdas Joule no estator. Porém, inicialmente expressa-se (28) em função de apenas uma
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das componentes de corrente do estator utilizando a expressão de torque eletromagnético
da máquina.

Resgatando e reescrevendo a expressão de torque eletromagnético (20) na forma

𝑇𝑒 = 𝑒𝜔𝛼 𝑖𝛼 + 𝑒𝜔𝛽 𝑖𝛽, (29)

é possível isolar a componente 𝑖𝛼 de corrente de estator de forma que

𝑖𝛼 = (𝑇𝑒 − 𝑒𝜔𝛽 𝑖𝛽)
𝑒𝜔𝛼

. (30)

Ao aplicar (30) em (28) tem-se que

𝑃𝑐𝑢 = 𝑅

⎛⎝(︃(𝑇𝑒 − 𝑒𝜔𝛽 𝑖𝛽)
𝑒𝜔𝛼

)︃2

+ 𝑖2
𝛽

⎞⎠ . (31)

Partindo de (31), determina-se a corrente 𝑖𝛽 que minimiza, ou maximiza, 𝑃𝑐𝑢 fazendo

𝑑𝑃𝑐𝑢

𝑑𝑖𝛽

= 0. (32)

O desenvolvimento de (32) resulta

𝑖𝛽 = 𝑒𝜔𝛽

𝑒2
𝜔𝛼 + 𝑒2

𝜔𝛽

𝑇𝑒, (33)

que é ponto de mínimo. Aplicando (33) em (30) tem-se

𝑖𝛼 = 𝑒𝜔𝛼

𝑒2
𝜔𝛼 + 𝑒2

𝜔𝛽

𝑇𝑒. (34)

É evidente que as expressões (34) e (33) correspondem às mesmas que (27), deduzidas
no trabalho de (BUJA; BERTOLUZZO; KESHRI, 2015). Dessa forma, é estabelecido elo que
faz a corrente de pétala eliminar ondulações de torque de comutação ao mesmo tempo
que minimiza perdas Joule no estator.

Assumindo as expressões de referência de corrente (34) e (33), em Gatto et al. (2006)
é implementado uma malha de controle de corrente utilizando um algoritmo preditivo
inspirado no conceito deadbeat. A Figura 18 ilustra a estratégia de Gatto et al. (2006) na
forma de diagrama de controle.

Comparando os trabalhos de Gatto et al. (2006) e Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015), é
possível notar que ambos determinam a mesma forma de onda de corrente ótima de ali-
mentação da MSIP trapezoidal embora deduzidas e implementadas de maneira diferentes.
Ainda, de maneira similar à Buja, Bertoluzzo e Keshri (2015), a estratégia de controle
implementada em Gatto et al. (2006) assume FCEM idealmente trapezoidal e não inclui
o conceito de controle de campo.
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Figura 18: Diagrama de controle baseado em Gatto et al. (2006).

3.4 Abordagem 3: Controle Vetorial por Orientação
𝑑𝑞𝑥

Para redução das ondulações de torque da MSIP trapezoidal, é proposto por Monteiro
e Oliveira (1998), e de forma equivalente em Baratieri e Pinheiro (2014), um referencial
síncrono, nomeado 𝑑𝑞𝑥, orientado nas componentes 𝑒𝛼 e 𝑒𝛽, semelhante ao controle vetorial
por orientação de campo de MSIP senoidais em que é empregado o referencial síncrono
𝑑𝑞 orientado no fluxo do rotor (MYNAR; VESELY; VACLAVEK, 2016).

A transformação de coordenadas proposta por Monteiro e Oliveira (1998) estabelece
que uma grandeza vetorial genérica no plano 𝛼𝛽, 𝑥𝛼𝛽 = 𝑥𝛼 + 𝑗𝑥𝛽, seja referida no plano
síncrono 𝑑𝑞𝑥 proposto de forma que

𝑥𝑑𝑞𝑥
= 1

𝑎𝑥

𝑒−𝑗(𝜃𝑥+𝜃𝑒)𝑥𝛼𝛽 (35)

em que

𝑎𝑥 =
√︃

3
2

𝜔𝑒Ψ𝑚√︁
𝑒2

𝛼 + 𝑒2
𝛽

(36)

e
𝜃𝑥 + 𝜃𝑒 = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛

(︃
−𝑒𝛼

𝑒𝛽

)︃
. (37)

Ao aplicar (35) em (13), as equações de tensão da MSIP trapezoidal no referencial 𝑑𝑞𝑥

proposto por Monteiro e Oliveira (1998) são

𝑣𝑑𝑥 = 𝑅𝑖𝑑𝑥 + 𝜔1 𝐿𝑖𝑑𝑥 − 𝜔2 𝐿𝑖𝑞𝑥 + 𝐿
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑑𝑥 + 𝑒𝑑𝑥

𝑣𝑞𝑥 = 𝑅𝑖𝑞𝑥 + 𝜔1 𝐿𝑖𝑞𝑥 + 𝜔2 𝐿𝑖𝑑𝑥 + 𝐿
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑞𝑥 + 𝑒𝑞𝑥 .

(38)

Em (38) 𝑣𝑑𝑞𝑥 = 𝑣𝑑𝑥 + 𝑗 𝑣𝑞𝑥 , 𝑖𝑑𝑞𝑥 = 𝑖𝑑𝑥 + 𝑗 𝑖𝑞𝑥 e 𝑒𝑑𝑞𝑥 = 𝑒𝑑𝑥 + 𝑗 𝑒𝑞𝑥 são, respectivamente,
as tensões, correntes e FCEM de eixo 𝑑𝑞𝑥, e os termos 𝜔1 e 𝜔2 são dados por

𝜔1 = 1
𝜔𝑚

𝑑

𝑑𝑡
𝜔𝑚 −

𝑒𝛼
𝑑
𝑑𝑡

𝑒𝛼 + 𝑒𝛽
𝑑
𝑑𝑡

𝑒𝛽

𝑒2
𝛼𝑒2

𝛽

(39)
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e
𝜔2 =

𝑒𝛼
𝑑
𝑑𝑡

𝑒𝛽 + 𝑒𝛽
𝑑
𝑑𝑡

𝑒𝛼

𝑒2
𝛼𝑒2

𝛽

(40)

Utilizando a transformação (35) nas variáveis 𝑖𝛼𝛽 e 𝑒𝛼𝛽, a expressão de torque eletro-
magnético (14) assume a forma

𝑇𝑒 = 1
𝜔𝑟

ℜ
(︁(︁

𝑎𝑥𝑒𝑗(𝜃𝑥+𝜃𝑟)𝑖𝑑𝑞𝑥

)︁*
𝑎𝑥𝑒𝑗(𝜃𝑥+𝜃𝑟)𝑒𝑑𝑞𝑥

)︁
= 1

𝜔𝑟

𝑎2
𝑥𝑖𝑞𝑥𝑒𝑞𝑥 =

√︃
3
2𝑧𝑝Ψ𝑚𝑖𝑞𝑥 . (41)

A equação (41) deixa evidente que a transformação (35) torna 𝑇𝑒 proporcional ape-
nas à componente 𝑖𝑞𝑥 da corrente de estator e, consequentemente, ondulações de torque
podem ser teoricamente eliminadas se 𝑖𝑞𝑥 for mantida constante. Por outro lado pode ser
atribuído um valor de referência nulo à componente 𝑖𝑑𝑥 por não contribuir com o torque
útil produzido pela máquina.

O controle vetorial baseado na transformação (35) fundamenta-se, então, no controle
de torque a partir de controladores aplicados às componentes 𝑖𝑞𝑥 e 𝑖𝑑𝑥 da corrente de
estator.

Ao assumir controles de corrente idealizados, que produzem 𝑖𝑞𝑥 constante e 𝑖𝑑𝑥 nula, o
comportamento das correntes 𝑖𝛼 e 𝑖𝛽 no plano 𝛼𝛽 possui a trajetória de pétala da Figura
15.

Comparado aos trabalhos apresentados anteriormente, a transformação 𝑑𝑞𝑥 de Mon-
teiro e Oliveira (1998) possibilita a operação em condições de enfraquecimento, ou forta-
lecimento de campo, dessa forma estabelecendo uma vantagem teórica dessa abordagem.
Além disso, em Monteiro e Oliveira (1998) é levado em conta o aspecto não ideal da
FCEM trapezoidal, reduzindo as ondulações de torque associado a esse aspecto.

A Figura 19 ilustra o diagrama de controle baseado na transformação 𝑑𝑞𝑥 de Monteiro
e Oliveira (1998) e Baratieri e Pinheiro (2014).

Inicialmente, a partir de uma referência de torque eletromagnético 𝑇 𝑟𝑒𝑓
𝑒 , é determi-

nada a referência da componente da corrente de estator 𝑖𝑟𝑒𝑓
𝑞𝑥

por meio de (41). Então,
controladores lineares são aplicados para corrigir os erros de corrente.

O modelo dinâmico em coordenadas 𝑑𝑞𝑥 (38) apresenta termos não lineares que geram
acoplamento entre as variáveis de eixo direto e quadratura. Assim como desenvolvido em
Baratieri e Pinheiro (2014), a maneira de promover dinâmica desacoplada do controle das
variáveis consiste em adicionar às saídas 𝑢𝑑𝑥 e 𝑢𝑞𝑥 dos controladores lineares de corrente
os termos de desacoplamento

𝑣𝑓𝑑 = 𝜔1𝐿𝑖𝑑𝑥 − 𝜔2𝐿𝑖𝑞𝑥 + 𝑒𝑑𝑥 (42)

e
𝑣𝑓𝑞 = 𝜔1𝐿𝑖𝑞𝑥 + 𝜔2𝐿𝑖𝑑𝑥 + 𝑒𝑞𝑥 (43)

como apresentado em mostrado na Figura 19. Por fim, as tensões 𝑣𝑑𝑞𝑥 = 𝑢𝑑𝑞𝑥 + 𝑣𝑓𝑑𝑞

equivalentes fornecidas pela estratégia de controle são convertidas em 𝑣𝑎𝑏𝑐𝑛 por meio da
operação inversa de (35) e aplicadas à máquina por um modulador PWM.
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Figura 19: Diagrama do controle vetorial baseado em Monteiro e Oliveira (1998) e Bara-
tieri e Pinheiro (2014).
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Capítulo 4
Proposta de Controle Preditivo Finite

Control-Set da MSIP Trapezoidal

4.1 Introdução

Diferentemente de controladores Proporcional-Integral-Derivativo (PID) que definem
uma ação de controle com base no histórico do comportamento da planta, o controle
preditivo é um conceito de controle que utiliza o modelo matemático do sistema para
predizer seu comportamento futuro e assim definir com antecedência ações de controle
ótimas através de um critério de otimização.

Essencialmente, o que difere as muitas técnicas de controle preditivo é o critério de
otimização da ação de controle (RODRIGUEZ; CORTES, 2012). No controle preditivo base-
ado em histerese o critério de otimização é a manutenção da variável de controle dentro
de uma banda de histerese (HOLTZ; STADTFELD, 1983). No controle preditivo baseado
em trajetória deseja-se que as variáveis sigam um comportamento futuro pré-definido
(MUTSCHLER, 1998). O controle deadbeat define como ótima atuação de controle é aquela
que produzirá erro nulo no fim do período discreto do controle (KAWABATA; MIYASHITA;

YAMAMOTO, 1990). Outro exemplo é o controle preditivo baseado em modelo (MPC,
do inglês, Model-based Predictive Control), que otimiza a ação de controle por meio da
minimização de uma função custo, assemelhando-se à teoria de controle ótimo.

Dentre as estratégias de controle preditivo, o MPC tem sido empregado com sucesso
em aplicações industriais desde a década de 1970 (CAMACHO; BORDONS, 2007).

De maneira geral, é possível sumarizar as ideias básicas do MPC como:

o Uso do modelo matemático do processo para predizer seu comportamento futuro
até um horizonte de tempo;

o Construção de uma função custo que represente o comportamento desejado do sis-
tema;
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o Obtenção do sinal de controle ótimo através da minimização da função custo.

Dentre as vantagens oferecidas por essa estrutura de controle podem ser citadas:

o Aplicabilidade em ampla variedade de sistemas com modelo matemático conhecido;

o Facilidade na implementação de controle multivariável;

o Possibilidade de inclusão de não linearidades no modelo do processo;

o Possibilidade de inclusão de restrições de controle.

No entanto, é preciso mencionar que, como desvantagem, o controle MPC exige um
elevado número de cálculos para processo de predição e otimização da ação de controle,
quando comparado a controladores clássicos. Dessa maneira, inicialmente, as aplicações
do MPC concentravam-se em processos industriais com grandes constantes de tempo
(CAMACHO; BORDONS, 2007). As primeiras aplicações em conversores de potência datam
da década de 1980 e empregavam baixa frequência de chaveamento para atender o tempo
de processamento do MPC (KENNEL; SCHODER, 1983; HOLTZ; STADTFELD, 1983).

No MPC aplicado a conversores a ação de controle ótima consiste em um valor de
tensão contínuo calculado e sintetizado por um modulador.

Recentemente, uma vertente do controle preditivo clássico MPC foi proposta por Ro-
dríguez et al. (2007) para o controle de conversores de potência, que ficou conhecida como
Finite Control-Set Model Predictive Control (FCS-MPC).

Comparado ao controle preditivo clássico MPC, o FCS-MPC é conceitualmente mais
simples, não necessita de ação de controle contínua e não utiliza sistema de modulação.
Nessa técnica, é levado em conta a natureza discreta de atuação dos conversores de po-
tência, o que possibilita simplificar o processo de minimização da função custo e sua
implementação online.

Os conversores de potência dispõem de um número finito de possíveis vetores de tensão
aplicáveis, relacionados fundamentalmente ao número finito de possíveis de estados de suas
chaves, tal como apresentado na seção 2.3.

Com base nisso, o processo de definição do sinal de controle ótimo do FCS-MPC
consiste em avaliar a função custo para cada um dos possíveis estados de chaveamento do
conversor e selecionar aquele que produz o mínimo custo.

A estrutura básica do FCS-MPC, considerando a aplicação a conversores de potência,
está ilustrada na Figura 20. Inicialmente é preciso estimar as variáveis do sistema que
não podem ser medidas. Após, com base nas variáveis estimadas e medidas, realiza-se a
predição do comportamento futuro do sistema para cada um dos 𝑁 possíveis estados de
chaveamento do conversor. Esse conjunto de predições é, então, utilizado para avaliar a
função custo e assim selecionar e o estado de chaveamento ótimo.
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Figura 20: Diagrama de blocos básico do FCS-MPC aplicado a conversores.

A partir da Figura 20 é possível sumarizar os requisitos para implementação da estra-
tégia FCS-MPC em um sistema com conversor como:

o Construção do modelo matemático da carga para etapa de predição;

o Construção do modelo do conversor e definição dos possíveis estados de chavea-
mento;

o Escolha de uma função custo para otimização da ação de controle.

Embora a proposta do FCS-MPC tenha sido inicialmente aplicada no controle de
corrente de uma carga 𝑅𝐿 trifásica por Rodríguez et al. (2007), essa técnica tem sido
adaptada recentemente para diversas outras aplicações como: controle de velocidade,
torque, fluxo e corrente em motores de indução, relutância chaveada e síncronos; controle
de tensão, corrente e potência em conversores de potência CA-CC, CC-CC e CC-CA; e
controle de torque e potência em geradores (ZHANG; PENG; QU, 2015; RODRIGUEZ et al.,
2013).

Dentre essas aplicações, uma numerosa quantidade de trabalhos aplicam do controle
preditivo FCS-MPC em MSIP senoidais como proposta de controle de alto-desempenho
dinâmico (MYNAR; VESELY; VACLAVEK, 2016; VAFAIE et al., 2016; PREINDL; BOLOGNANI,
2013).

No entanto, aplicação do controle preditivo às MSIP trapezoidais não é amplamente
abordada.

Em Xia, Wang e Shi (2013) o controle FCS-MPC é utilizado como controlador de
corrente, associado ao modo de operação 6 pulsos para definir o melhor chaveamento
do conversor durante o processo de comutação de fases, a fim de reduzir ondulação de
corrente, e consequentemente de torque.

Em Darba et al. (2016) o controle preditivo clássico, requerendo modulador PWM,
é associado ao modo de operação 6 pulsos e utilizado como controlador de velocidade
de uma máquina de baixa inércia a fim de promover rápida resposta de aceleração. No
entanto não é destinado esforço para minimizar as ondulações de torque.

Em Gatto et al. (2006) o controle preditivo clássico MPC é utilizado na malha de
controle de corrente e implementado de tal maneira que a otimização do sinal de controle
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consiste na produção de mínima perda Joule no enrolamento do estator para uma dada
referência de torque. Como resultado, a corrente da Figura 16 é obtida e a redução de
ondulação de torque é demonstrada. No entanto o algoritmo apresentado é rigidamente
dependente da forma ideal da FCEM trapezoidal, não permitindo fácil inclusão do formato
da FCEM de uma máquina real.

Em função desse cenário pouco explorado, esse trabalho propõe uma abordagem de
controle preditivo de corrente FCS-MPC na MSIP trapezoidal, baseado em seu modelo
vetorial, conforme detalhado nas seções seguintes.

4.2 Controle Preditivo de Corrente Proposto ao Con-
trole Vetorial da MSIP Trapezoidal

Como apresentado no Capítulo 3, na abordagem vetorial apresentada por Monteiro et
al. (2012) e Baratieri e Pinheiro (2014) a redução da ondulação de torque é conseguida
através do controle das componentes 𝑖𝑑𝑥 e 𝑖𝑞𝑥 da corrente de estator no referencial síncrono
𝑑𝑞𝑥.

Na malha de controle de corrente esses trabalhos implementam: dois controladores
lineares; cálculo de termos de desacoplamento dependentes do conhecimento da aceleração
da máquina e das derivadas das FCEM; e modulador PWM.

A proposta do presente trabalho é aplicar de forma inédita e investigar a utilização
do controle preditivo FCS-MPC como técnica de controle de corrente na abordagem de
controle vetorial da MSIP trapezoidal.

Baseado na estrutura do FCS-MPC da Figura 20, o diagrama de controle proposto
é apresentado na Figura 21(a). A fim de facilitar a comparação visual, o diagrama do
controle vetorial proposto em Baratieri e Pinheiro (2014) é repetido na Figura 21(b).

No diagrama proposto, inicialmente a referência de torque 𝑇 𝑟𝑒𝑓
𝑒 é convertida em uma

referência de corrente 𝑖𝑟𝑒𝑓
𝑞𝑥 através de (41).

A referência 𝑖𝑟𝑒𝑓
𝑑𝑥 é assumida nula por não contribuir com o torque desenvolvido pela

máquina e não ser o escopo do trabalho o estudo das condições de enfraquecimento ou
fortalecimento de campo.

Esse valor de referência 𝑖𝑟𝑒𝑓
𝑑𝑞𝑥 é então convertido em 𝑖𝑟𝑒𝑓

𝛼𝛽 através de (35) para ser utilizado
na malha de controle preditivo. Através do processo de otimização, o controle preditivo
FCS-MPC seleciona o vetor ótimo de tensão e, consequentemente fornece diretamente o
estado ótimo de chaveamento ao inversor, 𝑠𝑗𝑜𝑝.

É possível notar de maneira clara que, alinhada com a teoria de controle preditivo,
o diagrama proposto não utiliza controladores lineares de corrente, termos de desacopla-
mento ou modulador, diferentemente de Baratieri e Pinheiro (2014). Esses fatores podem
ser vistos como vantagens já que não há investimento em esforço de projeto dos controla-
dores lineares e não há necessidade do conhecimento da aceleração mecânica ou derivadas
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(a)

(b)

Figura 21: Comparação entre o diagrama de controle (a) FCS-MPC proposto e (b) vetorial
de Baratieri e Pinheiro (2014).

da FCEM trapezoidal para cálculo dos termos de desacoplamento.
As seções seguintes apresentam em detalhes as etapas do controle preditivo FCS-MPC

de corrente proposto à MSIP trapezoidal.
Posteriormente, a estrutura de controle proposta é testada por meio de simulações.

4.2.1 Etapa de Estimação e Obtenção das Variáveis

Na estrutura da estratégia do controle preditivo da Figura 20, a primeira etapa consiste
em obter as grandezas do modelo matemático do processo no instante de tempo discreto
atual 𝑘.

O modelo da MSIP trapezoidal da expressão (13) é composto pelos: parâmetros da
máquina 𝑅 e 𝐿; tensão aplicada 𝑣𝛼𝛽; correntes de estator 𝑖𝛼𝛽; e FCEM 𝑒𝛼𝛽.

Os parâmetros da máquina são grandezas constantes obtidas por meio de ensaios. O
vetor de tensão é a ação de controle que será determinada pelo controle preditivo.

Assim, as grandezas restantes que devem ser conhecidas (medidas ou estimadas) no
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instante 𝑘 são as correntes de estator 𝑖𝑘
𝛼𝛽 e as FCEMs 𝑒𝑘

𝛼𝛽.
As correntes de estator 𝑖𝑘

𝛼𝛽 são obtidas por medição direta nas fases do estator da
máquina. A FCEM desenvolvida pelo motor é uma grandeza que não pode ser diretamente
medida durante a operação da MSIP.

Para determinar a FCEM de maneira online, comumente na literatura são utilizadas
duas abordagens: implementação de observadores de estados; e reconstrução da FCEM
por consulta em tabela (do inglês, Lookup Table (LUT)).

Por simplicidade, nesse trabalho a FCEM trapezoidal real da máquina 𝑒𝑘
𝑎𝑏𝑐 é recons-

truída por meio de expressões em função das medições de posição mecânica 𝜃𝑚 e velocidade
𝜔𝑚 tal que

𝑒𝑎 = 𝐹 (𝑧𝑝 𝜃𝑚)𝑧𝑝 Ψ𝑚 𝜔𝑚

𝑒𝑏 = 𝐹
(︂

𝑧𝑝 𝜃𝑚 + 2𝜋

3

)︂
𝑧𝑝 Ψ𝑚 𝜔𝑚

𝑒𝑐 = 𝐹
(︂

𝑧𝑝 𝜃𝑚 − 2𝜋

3

)︂
𝑧𝑝 Ψ𝑚 𝜔𝑚

(44)

onde 𝑧𝑝 é o número de pares de polos da máquina; 𝐹 (𝑧𝑝𝜃𝑚) é uma função normalizada
da forma de onda da FCEM real da máquina, conforme Apêndice A; e 𝑧𝑝Ψ𝑚𝜔𝑚 é o termo
ponderante que fornece a amplitude das FCEM de fase, conforme (10). O conjunto de
equações (44) fornecerá a informação instantânea da magnitude das FCEMs trapezoidais
reais da máquina a partir da medição de posição e velocidade mecânica.

4.2.2 Etapa de Predição

Nessa etapa as variáveis a serem controladas são preditas para o final do período de
controle.

A partir do valor de uma variável genérica 𝑥 em um dado instante de tempo discreto 𝑘,
seu valor predito para o instante futuro (𝑘+1) pode ser estimado com base na aproximação
discreta de Euler para derivada contínua tal que

𝑑𝑥

𝑑𝑡
≈ 𝑥𝑘+1 − 𝑥𝑘

𝑇0
, (45)

em que 𝑇0 é o período de discretização.
Uma vez que 𝑖𝛼𝛽 é a variável de interesse do controle FCS-MPC proposto na Figura

21(a), o valor discreto futuro 𝑖𝑘+1
𝛼𝛽 pode ser obtido partindo da reorganização da (13), tal

que
𝑑𝑖𝛼𝛽

𝑑𝑡
= 1

𝐿
(𝑣𝛼𝛽 − 𝑒𝛼𝛽 − 𝑅 𝑖𝛼𝛽) . (46)

Aplicando (45) em (46), o valor futuro da corrente de estator no instante (𝑘 + 1),
considerando um dos 𝑗 possíveis vetores de tensão 𝑣𝑘

𝛼𝛽𝑗 no instante 𝑘 do inversor, é

𝑖𝑘+1
𝛼𝛽𝑗 = 𝑖𝑘

𝛼𝛽 + 𝑇0

𝐿

(︁
𝑣𝑘

𝛼𝛽𝑗 − 𝑒𝑘
𝛼𝛽 − 𝑅 𝑖𝑘

𝛼𝛽

)︁
. (47)
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Com base nessa predição do comportamento futuro da corrente de estator da MSIP
trapezoidal ao aplicar uma tensão 𝑣𝑘

𝛼𝛽𝑗, a seção seguinte apresenta a maneira pela qual é
feita a seleção do vetor de tensão ótimo.

4.2.3 Etapa de Seleção do Vetor de Tensão Ótimo

O controle preditivo FCS-MPC, de maneira geral, consiste em um problema de otimi-
zação onde o sinal de controle ótimo é obtido por meio da minimização de uma função
custo, ou função objetivo de controle.

Em abordagens de controle preditivo de corrente a função custo usualmente empregada
é

𝑔𝑗 =
⃒⃒⃒
𝑖𝑟𝑒𝑓
𝛼 − 𝑖𝑘+1

𝛼𝑗

⃒⃒⃒2
+

⃒⃒⃒
𝑖𝑟𝑒𝑓
𝛽 − 𝑖𝑘+1

𝛽𝑗

⃒⃒⃒2
, (48)

em que 𝑖𝑟𝑒𝑓
𝛼𝛽 é a corrente de referência do estator, proveniente da transformação 𝑑𝑞𝑥

inversa de 𝑖𝑟𝑒𝑓
𝑑𝑞𝑥

conforme a Figura 21(a), e 𝑖𝑘+1
𝛼𝛽𝑗 é a corrente de estator predita para um

passo de tempo discreto no futuro considerando um vetor 𝑗 de tensão aplicado no tempo
atual 𝑘.

Claramente, a função custo(48) representa o quadrado da norma do vetor de erro de
corrente no instante futuro (𝑘+1). Dessa forma, a otimização do sinal de controle significa
selecionar e aplicar, no instante de tempo 𝑘, o vetor de tensão do conversor que produzirá
o mínimo erro de corrente no instante de tempo futuro (𝑘 + 1).

Para isso, as funções custo 𝑔𝑗 (48) devem ser calculadas para os diferentes vetores 𝑣𝑘
𝛼𝛽𝑗

do inversor dois níveis da Figura 7.
A partir dessa sequência de avaliações o vetor ótimo de tensão 𝑣𝛼𝛽𝑗𝑜𝑝

, e o respectivo
estado de chaveamento 𝑠𝑗𝑜𝑝, são aqueles que produzem o mínimo valor da função custo,
𝑔𝑜𝑝.

O fluxograma da Figura 22 apresenta a rotina de implementação do controle preditivo
FCS-MPC proposto para a MSIP trapezoidal. Esse procedimento é calculado a cada
período de controle 𝑇0.

A seção seguinte apresenta os resultados de simulação da técnica FCS-MPC aplicada
à MSIP trapezoidal.

4.2.4 Resultados de Simulação do FCS-MPC

Essa seção apresenta resultados de simulação para diferentes condições de operação
da MSIP trapezoidal utilizando o controle de corrente FCS-MPC proposto nesse capítulo.

Inicialmente, para a máquina descrita no Apêndice A, é realizado um teste em regime
permanente, implementando-se uma malha de controle de velocidade externa a malha de
controle de torque do diagrama da Figura 21(a).
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Figura 22: Fluxograma de otimização do sinal de controle para o FCS-MPC.

Assim sendo, a Figura 23 apresenta o comportamento do torque eletromagnético e
correntes de estator, 𝑖𝑑𝑞𝑥 e 𝑖𝛼𝛽, em regime permanente para as condições da MSIP em
baixa e alta velocidade acionando uma carga total de 2 Nm.

Primeiramente, nota-se que em ambos casos que a corrente de fase segue o comporta-
mento de forma de onda de pétala previsto nas abordagens de controle vetorial da MSIP
trapezoidal.

Ainda, o torque desenvolvido não apresenta as ondulações provenientes da comutação
entre as fases, como no caso do modo de operação 6 pulsos.

Além disso, é possível notar, comparando sobretudo a Figura 14(a) com a Figura
23(a), que o torque não apresenta ondulações decorrentes dos desvios de forma da FCEM
real porque o algoritmo preditivo leva em conta a informação online do valor da FCEM
real no modelo dinâmico.

Em resumo, a partir dessas constatações, fica demonstrado que a proposta de controle
vetorial reduz as ondulações de torque da MSIP trapezoidal, majoritariamente proveniente
da comutação de fases no modo de operação 6 pulsos bem como as ondulações provenientes
do desvio de forma da FCEM trapezoidal.

Para as duas condições de velocidade, a Figura 23(c) e a Figura 23(d) mostram as
corrente de referência 𝑖𝑟𝑒𝑓

𝛼𝛽 e a corrente promovida pelo controle preditivo FCS-MPC no
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(a) 200 rpm (b) 2000 rpm

(c) 200 rpm (d) 2000 rpm

Figura 23: (a) e (b): Torque eletromagnético e correntes de estator em regime permanente
com controle FCS-MPC. (c) e (d): Representação das correntes de estator em regime
permanente no plano 𝛼𝛽.

plano 𝛼𝛽. Novamente, a corrente do controle FCS-MPC segue o comportamento de pétala
das abordagens de minimização das ondulações de torque em controle vetorial da MSIP
trapezoidal.

Na Figura 24 é apresentado o resultado para o teste de reversão de velocidade. Além do
comportamento de torque, é apresentado o comportamento das componentes da corrente
𝑖𝑑𝑞𝑥 e 𝑖𝛼𝛽.

Como pode ser visto, assim como previsto pela teoria da transformação 𝑑𝑞𝑥, a com-
ponente 𝑖𝑞𝑥 possui o mesmo comportamento do torque. Por outro lado, a componente 𝑖𝑑𝑥
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Figura 24: Reversão de velocidade para o controle vetorial da MSIP trapezoidal com
controle preditivo FCS-MPC de corrente.

permanece em torno do valor nulo de referência mesmo durante a dinâmica de torque,
evidenciando a dinâmica desacoplada proporcionada pelo FCS-MPC sem o uso de termos
de desacoplamento.

A Figura 25 apresenta o resultado de simulação para o teste de entrada em degrau
de uma carga de 2 𝑁𝑚 no tempo 𝑡 = 0, 15 𝑚𝑠. O torque de carga 𝑇𝑐 é uma grandeza
que não é inclusa no modelo dinâmico elétrico utilizado no FCS-MPC. Dessa maneira, a
retomada da velocidade ao seu valor de referência na Figura 25 demonstra a capacidade
de rejeição a distúrbio do sistema de controle.

Removendo a malha de controle de velocidade e considerando apenas a malha de con-
trole de torque do diagrama da Figura 21(a), a Figura 26 apresenta uma visão aproximada
da dinâmica de torque e das componentes da corrente de estator 𝑖𝛼𝛽 para um degrau de
1, 5 𝑁𝑚 na referência de torque 𝑇 𝑟𝑒𝑓 bem como um gráfico da escolha ótima de vetores
de tensão pelo FCS-MPC.

Na Figura 26, observa-se a rápida dinâmica de torque oferecida pelo controle de cor-
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Figura 25: Resposta dinâmica para entrada de carga em degrau.

rente FCS-MPC uma vez que a máquina atinge a referência de torque em um tempo de 243
𝜇𝑠. Além disso, não há ocorrência de sobressinal na dinâmica do torque ou perturbação
na corrente de eixo direto.

É importante frisar que no algoritmo do controle preditivo apresentado não há coe-
ficientes ou ganhos que demandem esforço de projeto, estabelecendo uma característica
atraente frente às abordagens com controladores lineares que exigem sintonia de seus
ganhos.

Além de avaliar o desempenho dinâmico da proposta de diagrama de controle, esse
trabalho também tem interesse em investigar duas características bastante relevantes
sobre o controle preditivo FCS-MPC: sua frequência média de chaveamento; e o impacto
de erros paramétrico no desempenho do controle

Por não ter modulador, o controle preditivo é uma técnica que oferece frequência de
chaveamento variável. Por isso, a Figura 27 mostra o resultado da investigação da forma
com a qual varia a frequência de chaveamento média das chaves do inversor (𝑓𝑎𝑣) em
função da velocidade e torque de carga na máquina.
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Figura 26: Dinâmica de torque do FCS-MPC.

A frequência de chaveamento média 𝑓𝑎𝑣 foi calculada conforme apresentado em (VA-

FAIE et al., 2016), utilizando

𝑓𝑎𝑣 = 1
2 𝑡𝑠

𝑁𝑠

6 , (49)

em que 𝑁𝑠 é o número total de transições de estados das 6 chaves do inversor e 𝑡𝑠 é a
janela de tempo na qual foi contabilizado as 𝑁𝑠 transições com a máquina em regime
permanente.

Nesse trabalho é empregado uma frequência de operação do controle preditivo de 20
kHz. No entanto, é possível notar que a frequência média de chaveamento global está
contida abaixo de 5 kHz. Essa relação entre frequência do controle preditivo e frequência
de chaveamento concorda com resultados apresentados em trabalhos da literatura que
aplicam o FCS-MPC a máquinas senoidais e outros sistemas.

O segundo ponto de interesse de investigação nesse trabalho é o impacto de erros
paramétricos no desempenho do controle preditivo de corrente FCS-MPC aplicado à MSIP
trapezoidal.

O conhecimento preciso do modelo matemático da planta constitui um pilar do controle
preditivo, de tal forma que a qualidade do modelo tem influência direta na qualidade do
controle.

Pelo fato do modelo depender dos parâmetros de circuito da máquina, é esperado que
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(a) (b)

Figura 27: Comportamento da frequência média de chaveamento, em função do torque
de carga e velocidade, proporcionada pelo controle FCS-MPC: (a) vista tridimensional.
(b) vista bidimensional.

incertezas sobre os valores dos parâmetros do modelo deteriorem a qualidade de predições
das correntes futuras de estator e com isso interfiram no desempenho do controle FCS-
MPC (RODRIGUEZ; CORTES, 2012; YOUNG; PEREZ; RODRIGUEZ, 2016).

A fim de investigar o impacto de incertezas paramétricas no desempenho do controle
de corrente na MSIP trapezoidal, na Figura 28 são comparados os desempenhos em re-
gime permanente das correntes 𝑖𝑑𝑞𝑥 para erros na resistência e indutância de estator nas
condições de baixa e alta velocidade.

Para cada condição de velocidade, são mostrados os resultados para três condições de
resistências e indutâncias informadas ao modelo da MSIP na etapa de predição do controle
preditivo (seção 4.2.2). Por exemplo, os resultados no intervalo de tempo relativo a “0,5R”
implicam que foi informado ao modelo uma resistência de estator 50% inferior ao valor
da máquina.

De maneira geral, é possível notar que erros na resistência de estator, tanto para 10%
como para 100% da velocidade nominal, não interferem significativamente no desempenho
do controle preditivo, não alterando consideravelmente a banda de ondulação das correntes
ou adicionando erro de regime permanente.

As Figuras 28(c) e 28(d) mostram o impacto dos erros nas indutâncias de estator nas
correntes 𝑖𝑑𝑞𝑥 . Para ambas condições de velocidade, quando a indutância do modelo é
inferior à indutância real da máquina, o controle de corrente demonstra ocorrência de erro
em regime permanente nas componentes 𝑖𝑞𝑥 e 𝑖𝑑𝑥 já que a média da banda de ondulação
dessas correntes não coincide com a corrente de referência.

Para indutâncias superiores, não há ocorrência de erro de regime permanente porém
a banda de ondulação de corrente em torno dos valores de referência é superior.

Essas constatações para a MSIP trapezoidal estão alinhadas com os resultados apresen-
tados no controle preditivo de torque em MSIP senoidais e controle preditivo de corrente
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em cargas trifásicas RL estudadas em Rodríguez et al. (2007), Siami et al. (2016) e Young,
Perez e Rodriguez (2016).

Tendo em vista esses efeitos, na prática é preferível, segundo Rodríguez et al. (2007),
superestimar o valor de indutância para contornar a ocorrência de erro de regime perma-
nente.

Ainda, para reduzir esses impactos, alguns trabalhos na literatura propõem estima-
ção online de dos parâmetros ou adição de um controlador para compensação o erro de
estimação provocado pelo erro de parâmetro (KWAK; MOON; PARK, 2014; SIAMI et al.,
2016).

(a) 200 𝑟𝑝𝑚 (b) 2000 𝑟𝑝𝑚

(c) 200 𝑟𝑝𝑚 (d) 2000 𝑟𝑝𝑚

Figura 28: Impacto de erros paramétricos no desempenho em regime permanente do
controle preditivo de corrente FCS-MPC aplicado à MSIP trapezoidal.

4.3 Controle Duty-FCS-MPC Proposto

No controle FCS-MPC utilizando um inversor 2 níveis, um dos 8 possíveis vetores de
tensão é selecionado e aplicado à máquina durante o período total de controle 𝑇0.
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O desempenho do controle preditivo pode ser melhorado se, além do vetor de tensão,
o algoritmo de otimização puder definir quanto tempo esse vetor permanece aplicado à
máquina dentro do período de controle, oferecendo-lhe mais flexibilidade para um refina-
mento da busca pela solução ótima da função custo.

Essa ideia consiste, então, em combinar a aplicação de um vetor ativo de tensão
durante uma fração de 𝑇0 e a aplicação de um vetor nulo durante o tempo restante,
constituindo o conceito de fator de trabalho (ou, do inglês, duty cycle).

Esse conceito de melhoria de desempenho do FCS-MPC já foi apresentado em (ZHANG

et al., 2013) para o controle de potência em um retificador. No entanto, a maneira com a
qual é implementado aumenta significativamente o número de operações matemáticas do
FCS-MPC convencional.

Nessa seção, esse trabalho apresenta uma abordagem simples de implementação do
conceito de fator de trabalho no diagrama FCS-MPC aplicado à MSIP trapezoidal, no-
meado Duty-FCS-MPC.

A Figura 29 ilustra o diagrama de controle do Duty-FCS-MPC proposto. A diferença
em relação ao diagrama de controle FCS-MPC da seção anterior reside basicamente no
fato de que o processo de otimização determina o vetor ótimo de tensão (como respectivo
chaveamento 𝑠𝑗𝑜𝑝) bem como o tempo ótimo 𝑡𝑜𝑝 durante o qual esse vetor é aplicado
dentro do período de controle 𝑇0. Esse tempo ótimo de duração do vetor ativo é enviado
a um gerador de pulso na forma de fator de trabalho 𝐷𝑗𝑜𝑝 = 𝑡𝑜𝑝/𝑇0. Esse gerador de pulso
é responsável por comutar as chaves do inversor obedecendo 𝑠𝑜𝑝 durante 𝑡𝑜𝑝 e aplicar 𝑠0

durante 𝑇0 − 𝑡𝑜𝑝 em cada período de controle.

Figura 29: Diagrama de controle preditivo Duty-FCS-MPC proposto à MSIP não senoidal.

As seções seguintes apresentam em detalhes as etapas de execução do controle preditivo
Duty-FCS-MPC bem como os resultados de simulação.

4.3.1 Etapa de Predição

Para incluir o conceito de fator de trabalho do vetor ativo de tensão, a expressão (47)
de predição do valor de corrente de estator 𝑖𝑘+1

𝛼𝛽 precisa ser adaptada. Considerando que
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agora o vetor de tensão 𝑣𝛼𝛽 é ativo somente durante um tempo 𝑡𝑜𝑛, sendo 𝑡𝑜𝑛 ≤ 𝑇0, a
expressão (47) é adaptada para

𝑖𝑘+1
𝛼𝛽 = 𝑖𝑘

𝛼𝛽 + 𝑡𝑜𝑛

𝐿
𝑣𝑘

𝛼𝛽𝑗 − 𝑇0

𝐿
𝑒𝑘

𝛼𝛽 − 𝑇0

𝐿
𝑅𝑖𝑘

𝛼𝛽

= 𝑖𝑘
𝛼𝛽 + 𝑇0

𝐿

(︁
𝐷𝑗𝑣

𝑘
𝛼𝛽𝑗 − 𝑒𝑘

𝛼𝛽 − 𝑅𝑖𝑘
𝛼𝛽

)︁
,

(50)

com 𝐷𝑗 = 𝑡𝑜𝑛/𝑇0 sendo o fator de trabalho relacionado a um vetor ativo de tensão 𝑣𝛼𝛽𝑗.
A determinação da duração ótima 𝑡𝑜𝑝 para um dado vetor de tensão 𝑣𝛼𝛽𝑗 é calculada,

nesse trabalho, baseado no conceito do controle deadbeat, de forma que deseja-se produzir
erro zero de torque no final do período de controle 𝑇0.

Nesse sentido, é preciso inicialmente fazer uma projeção do torque no final do período
de controle, 𝑇 𝑘+1

𝑒 .
Resgatando (14) da seção 2.2, o torque desenvolvido pela MSIP trapezoidal é dado

por
𝑇𝑒 = 1

𝜔𝑚

(𝑖𝛼 𝑒𝛼 + 𝑖𝛽 𝑒𝛽). (51)

Seguindo o procedimento apresentado da etapa de predição do controle FCS-MPC da
seção 4.2.2, o torque 𝑇 𝑘+1

𝑒 é obtido a partir da aproximação de Euler para a derivada
𝑑𝑇𝑒/𝑑𝑡.

Admitindo que as FCEM 𝑒𝑎𝑏𝑐 e a velocidade 𝜔𝑚 são constantes dentro de um período
de controle 𝑇0, 𝑑𝑇𝑒𝑑𝑡 pode ser simplificado para

𝑑𝑇𝑒

𝑑𝑡
= 1

𝜔𝑚

(︃
𝑑𝑖𝛼

𝑑𝑡
𝑒𝛼 + 𝑑𝑖𝛽

𝑑𝑡
𝑒𝛽

)︃
. (52)

Aplicando a aproximação de Euler para a derivada (52), o torque 𝑇𝑒 no instante futuro
(𝑘 + 1) é

𝑇 𝑘+1
𝑒 = 1

𝜔𝑚

(𝑖𝑘+1
𝛼 𝑒𝑘

𝛼 + 𝑖𝑘+1
𝛽 𝑒𝑘

𝛽). (53)

Na expressão (53) os valores de 𝑖𝑘+1
𝛼 e 𝑖𝑘+1

𝛽 são dados através de (50). Na equação
resultante desse procedimento isola-se o fator de trabalho 𝐷 e assume-se que 𝑇 𝑘+1

𝑒 = 𝑇 𝑟𝑒𝑓
𝑒 .

Dessa maneira, o fator de trabalho para que um dado vetor de tensão 𝑣𝛼𝛽𝑗 produza erro
nulo de torque é

𝐷𝑗 =

(︂
𝑇 𝑟𝑒𝑓

𝑒 𝜔𝑟 −
(︂

𝐿 − 𝑅𝑇0

𝐿

)︂
𝑇 𝑘

𝑒 𝜔𝑟

)︂
𝐿

𝑇0
+ |𝑒𝑘

𝛼𝛽|2

𝑣𝛼𝑗𝑒𝑘
𝛼 + 𝑣𝛽𝑗𝑒𝑘

𝛽

. (54)

Evidentemente, após calculado, o valor de 𝐷𝑗 precisa ser saturado de maneira que
0 ≤ 𝐷𝑗 ≤ 1. É preciso notar que, para o caso em que é aplicado 𝐷𝑗 = 1 a técnica Duty-
FCS-MPC se torna igual a FCS-MPC já que o vetor ativo de tensão é aplicado durante
todo o período de controle 𝑇0.

Em resumo, a etapa de predição de 𝑖𝑘+1
𝛼𝛽𝑗 , para um dado valor de 𝑖𝛼𝛽𝑗, é realizada

em dois passos. Primeiramente 𝐷𝑗 é calculado através de (54). Posteriormente 𝑖𝑘+1
𝛼𝛽𝑗 é

calculado através de (50) utilizando 𝐷𝑗.
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4.3.2 Etapa de Seleção do Vetor e Fator de Trabalho Ótimos

Da mesma forma como na seção 4.2.3, a função custo 𝑔𝑗 é baseada no erro de corrente
tal que

𝑔𝑗 =
⃒⃒⃒
𝑖𝑟𝑒𝑓
𝛼 − 𝑖𝑘+1

𝛼𝑗

⃒⃒⃒2
+
⃒⃒⃒
𝑖𝑟𝑒𝑓
𝛽 − 𝑖𝑘+1

𝛽𝑗

⃒⃒⃒2
. (55)

Essa função custo é avaliada para todos os 6 vetores não nulos possíveis do inversor 2
níveis considerando 𝑖𝑘+1

𝛼𝛽𝑗 tal como apresentado na seção anterior.
O algoritmo de seleção do vetor ótimo, associado a um fator de trabalho ótimo 𝐷𝑜𝑝

está apresentado no fluxograma da Figura 30. Esse algoritmo é executado pela malha de
controle preditivo de corrente da Figura 29.

Figura 30: Fluxograma de otimização do sinal de controle do Duty-FCS-MPC.

4.3.3 Resultados de Simulação do Duty-FCS-MPC

Nessa seção são comparados os desempenhos da estratégia FCS-MPC e da Duty-FCS-
MPC aplicadas a MSIP não senoidal.

Para ressaltar a melhoria de desempenho, enquanto o algoritmo FCS-MPC é executado
a uma frequência de 20 𝑘𝐻𝑧, a técnica Duty-FCS-MPC é executada somente a 10 𝑘𝐻𝑧.

Na Figura 31 é apresentada a comparação do desempenho das técnicas em regime
permanente para a MSIP acionando uma carga total de 2 𝑁𝑚 em velocidade de 200 𝑟𝑝𝑚.
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Nota-se que a banda de ondulação de torque e correntes é significativamente reduzida
nessa condição. Para o caso da técnica Duty-FCS-MPC a banda de ondulação de torque
é inferior a 0,2 𝑁𝑚, enquanto que para o FCS-MPC a banda de ondulação de torque é
aproximadamente 0,5 𝑁𝑚.

(a) FCS-MPC (b) Duty-FCS-MPC

Figura 31: Comparação do desempenho em regime permanente do FCS-MPC convencio-
nal e o Duty-FCS-MPC proposto considerando uma carga total de 2 𝑁𝑚 acionada a 200
𝑟𝑝𝑚.

A fim de explorar o comparativo de desempenho para outros pontos de operação, a
Figura 32 apresenta a magnitude da banda de ondulação de torque desenvolvida por cada
técnica em função da velocidade da máquina para uma carga constante de 2 𝑁𝑚.

As maiores reduções promovidas pelo Duty-FCS-MPC são em baixa velocidade. Nesse
ponto de operação o fator de trabalho médio 𝐷𝑜𝑝 é aproximadamente 0,15, significando
que o vetor ativo de tensão é aplicado durante somente 15% do período de controle 𝑇0.

Para altas velocidades o desempenho das técnicas é semelhante. Isso pode ser atribuído
ao fato de que nessa condição, enquanto o FCS-MPC aplica os vetores de tensão durante
todo o período de controle, a técnica Duty-FCS-MPC desenvolve um fator de trabalho
médio 𝐷𝑜𝑝 próximo de 1.
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Figura 32: Comparação entre amplitude de ondulação de torque do FCS-MPC e Duty-
FCS-MPC para torque nominal e diferentes velocidades.
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Capítulo 5
Conclusões Gerais e Diretivas Futuras

5.1 Conclusões Gerais

Esse trabalho inicialmente mostrou a modelagem dinâmica e a técnica de controle de
corrente convencional da MSIP trapezoidal consolidadas na literatura. Essa apresentação
permitiu visualizar a ocorrência das indesejáveis e significativas ondulações de torque que
ocasionam vibrações mecânicas e ruído acústico durante o funcionamento da máquina.

Para agir na redução dessas ondulações de torque, primeiramente investigou-se a ver-
tente de pesquisa sobre o controle vetorial da MSIP trapezoidal.

De maneira geral, as abordagens vetoriais apresentam a vantagem de não alterarem a
topologia do conversor, não alterarem a tensão CC de barramento e não implementarem
circuitos adicionais. Isso confirma o fato de que as ondulações de torque podem ser
reduzidas apenas do ponto de vista de técnica de controle.

Nesse estudo, foram correlacionadas diferentes abordagens de controle vetorial da
MSIP trapezoidal com obtenção da corrente de pétala. Com isso, foi possível apontar
as vantagens e desvantagens associadas aos pontos teóricos e de estratégias de controle de
cada abordagem.

Nessa perspectiva, a abordagem por orientação do modelo dinâmico da MSIP nas
FCEM trapezoidais demonstra superioridade às demais propostas uma vez que permite a
operação da máquina em condição de enfraquecimento, ou fortalecimento, de campo além
da minimização de ondulações de torque. Embora não tenha sido o escopo do trabalho
explorar a operação da MSIP nessa condição, essa característica motivou a escolha da
orientação 𝑑𝑞𝑥 para ser empregada nesse trabalho.

Nesse segmento de pesquisa ainda pouco explorado, esse trabalho propôs a aplicação
inédita e investigação do uso do controle preditivo FCS-MPC na malha de controle de
corrente de abordagem vetorial da MSIP trapezoidal.

Inicialmente foram demonstradas que a estratégia de controle proposta reduz as ondu-
lações de torque para toda faixa de operação de velocidade da máquina em comparação
com a estratégia convencional 6 pulsos.
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Além disso, em comparação com demais estratégias de controle vetorial, o FCS-MPC
não requer modulador, oferece dinâmica desacoplada das componentes da corrente de
estator sem adição de termos de desacoplamento e produz rápida resposta dinâmica de
torque sem ocorrência de sobressinal.

É importante salientar que esse alto desempenho dinâmico da malha de torque/corrente
foi proporcionado pelo algoritmo preditivo proposto que não possui nenhum coeficiente
(ganho de controlador) que demande esforço de projeto ou sintonia, como é preciso nas
estratégias que utilizam controladores lineares.

Esse fato constitui uma característica bastante atraente já que, para proporcionar
um controle com alto desempenho dinâmico, basta informar ao algoritmo preditivo os
parâmetros do modelo e FCEM.

Em vista do exposto, é possível concluir que a proposta de estratégia de controle
desse trabalho une alto desempenho dinâmico com abordagem de redução de ondulação
de torque na MSIP trapezoidal.

Além dos resultados de desempenho dinâmico, a investigação do FCS-MPC se estendeu
para análise de dois importantes fatores: a frequência média de chaveamento; e o impacto
provocado por erros paramétricos.

O controle FCS-MPC é uma técnica de controle preditivo que não utiliza modulador já
que determina diretamente o estado de chaveamento ótimo. Dessa forma não há imposição
de frequência de chaveamento constante. Conforme analisado na seção 4.2.4, a frequência
de chaveamento média em regime permanente depende da condição de torque e velocidade
de operação da máquina. A faixa em que se concentra a frequência média vai ao encontro
do comportamento identificado em outros sistemas na literatura.

Na discussão sobre o impacto de erros paramétricos no desempenho do FCS-MPC apli-
cado à MSIP trapezoidal, pôde ser evidenciado que erros importantes de resistência de
estator não produzem mudança significativa do desempenho do controle. Por outro lado,
existe uma maior sensibilidade à erros de indutância, que podem causar erro de regime
permanente ou aumento da oscilação em torno do valor de referência de controle. No-
vamente, os resultados dessa investigação vão ao encontro do comportamento constatado
em outros sistemas na literatura.

Esse trabalho também implementou de maneira inédita uma melhoria de desempenho
do controle preditivo FCS-MPC através da inclusão do conceito de ciclo de trabalho
utilizando o conceito deadbeat. Essa estratégia demonstrou significativa redução na banda
de ondulação de torque mesmo utilizando uma frequência de controle inferior à FCS-MPC.

Assim como a proposta FCS-MPC, a técnica Duty-FCS-MPC proporcionou redução
as ondulações de torque na MSIP trapezoidal sem alterar a estrutura física da máquina
ou do conversor.
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5.2 Diretivas Futuras

Diante do que foi apresentado nesse trabalho, podem ser elencadas as seguintes dire-
tivas futuras para avanço dessa linha de pesquisa:

o Implementar experimentalmente o controle de corrente FCS-MPC proposto no con-
trole vetorial da MSIP trapezoidal, validando os resultados apresentados nesse tra-
balho;

o Investigar o uso de técnicas de estimação de FCEM online a fim de eliminar a
necessidade de conhecimento prévio e tabelado da FCEM particular da máquina.
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APÊNDICE A
Características da Máquina e
Procedimentos de Simulação

Nesse capítulo são apresentadas as características da máquina síncrona real na qual
se baseiam as simulações bem como os procedimentos para construção do modelo de
simulação em software MATLAB.

A.1 Características da Máquina

As simulações desse trabalho consideram as características de uma máquina síncrona
real de ímãs permanentes na superfície do rotor fabricada pela Siemens, modelo 1FT5
062 OAC01. Uma representação ilustrativa da vista lateral e em corte transversal dessa
máquina está apresentada na Figura 33. As pastilhas magnéticas estão localizadas na
superfície do rotor, o que permite desprezar a variação de relutância e produzir um rotor
oco, conferindo a esse tipo de máquina um baixo momento de inércia de rotor.

Os parâmetros dos modelos elétrico e mecânico dessa máquina são obtidos através de
ensaios e estão apresentados na Tabela 4.

Tabela 4: Parâmetros da máquina Siemens 1FT5 062.

Parâmetro Valor
Velocidade nominal 2000 𝑟𝑝𝑚
Corrente nominal 3, 5 𝐴
Torque nominal 2, 2 𝑁𝑚
Tensão nominal 150 𝑉
Número de pares de polos 𝑧𝑝 3
Resistência por fase de estator 𝑅 2, 4 Ω
Indutância por fase de estator 𝐿 12, 4 𝑚𝐻
Fluxo do rotor Ψ𝑚 0, 12 𝑊𝑏
Momento de Inércia 𝐽 4, 2 × 10−3 𝑘𝑔.𝑚2

Coeficiente de atrito 𝐵 3, 032 × 10−3 𝑁𝑚𝑠



90 APÊNDICE A. Características da Máquina e Procedimentos de Simulação

Figura 33: Ilustração da máquina real considerada nas simulações.

Além da inclusão dos parâmetros do circuito elétrico, para obtenção de resultados
simulados com maior fidelidade, é incorporado no modelo de simulação a forma de onda
real da FCEM da máquina em estudo.

Para isso, inicialmente é obtida a força contraeletromotriz por meio da medição de
tensão nos terminais da máquina operando como gerador à vazio em velocidade constante.

Por meio de (10), normaliza-se essa medição da FCEM dividindo-a pelo coeficiente 𝑘𝑒

da máquina e pela velocidade mecânica 𝜔𝑚. A forma de onda resultante é denominada
𝐹 (𝑧𝑝𝜃𝑚) e é utilizada para reconstrução das FCEMs de fase no modelo da MSIP trapezoi-
dal. Na Figura 34 é apresentado uma comparação entre a forma de onda ideal trapezoidal
e as formas de onda reconstruídas por meio das expressões (44) que consideram o formato
da FCEM real. Desvios de forma são notados essencialmente pela presença de ondulações
nos patamares superiores e inferiores da forma trapezoidal.

A seção seguinte é destinada a apresentar o modelo de simulação elaborado, levando
em conta as características da máquina apresentadas nessa seção.

A.2 Procedimentos de Simulação

As simulações realizadas nesse trabalho utilizam o software MATLAB, desenvolvido
pela MathWorks. Esse software é bastante empregado na literatura como ferramenta de
simulação de sistemas dinâmicos nas mais diversas áreas da engenharia.

Além da possibilidade de executar algoritmos matemáticos em linguagem semelhante
ao C, o MATLAB conta com uma popular ferramenta de simulação, o Simulink. Essa
plataforma do MATLAB permite construir, em um ambiente gráfico iterativo, sistemas
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Figura 34: Comparativo entre o comportamento da FCEM ideal e real da máquina em
estudo.

de simulação através da interligação de blocos que contém os modelos de instrumentos
e dispositivos relacionados a caixas de ferramentas (toolboxes) de inúmeras áreas, como
engenharia elétrica, mecânica, hidráulica, aeroespaciais entre outras.

Em particular, a toolbox SimPowerSystems disponibiliza blocos que modelam instru-
mentos e dispositivos de circuitos elétricos. Essa toolbox fornece os equipamentos virtuais
necessários para simulação de sistemas que empregam desde componentes eletrônicos até
equipamentos de sistemas elétricos de potência de grande porte.

Com o auxílio da toolbox SimPowerSystems, o sistema de simulação da MSIP é cons-
truído em duas etapas tal como descritas a seguir.

A.2.1 Etapa de Modelo Dinâmico da MSIP Trapezoidal

Inicialmente é preciso construir um bloco personalizado que contenha o modelo dinâ-
mico da MSIP trapezoidal, com os parâmetros e FCEM da máquina real, e interaja com
as demais ferramentas do Simulink.

Para isso, o Simulink possui uma ferramente poderosa conhecida como S-function, que
permite elaborar um bloco Simulink com comportamento descrito por equações diferen-
ciais.

É por meio dessa ferramenta, juntamente com o modelo matemático apresentado na
seção 2, dos parâmetros da máquina e da FCEM da Figura 34 que nesse trabalho é
desenvolvido um bloco de modelo dinâmico da MSIP trapezoidal.

Para permitir a interação da S-function com os equipamentos virtuais da toolbox Sim-
PowerSystems é preciso implementar o procedimento da Figura.
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De maneira breve, esse procedimento representa a máquina através de três fontes
de corrente cujas referências de corrente provém do modelo da MSIP implementado em
S-function.

A.2.2 Etapa de Alimentação e Controle

Após construído o modelo da máquina, a montagem do sistema de alimentação e
controle da MSIP trapezoidal está mostrada na Figura 35. Esse sistema é composto por:

(a) Inversor dois níveis constituído de chaves do tipo Insulated-Gate Bipolar
Transistor (IGBT). Como discutido na seção 2, a MSIP trapezoidal requer um
conversor CC-CA para atuar, originalmente, como comutador eletrônico. Nesse
trabalho, os sinais de gatilho para as chaves do inversor são gerados pelos algoritmos
de controle;

(b) Sensores de corrente. Amperímetros virtuais fornecem às estratégias de controle
a medição das correntes de fase do estator;

(c) Modelo da MSIP trapezoidal. O conversor CC-CA e os sensores de corrente
são conectados aos terminais do modelo da MSIP trapezoidal apresentado na seção
anterior, com os parâmetros e FCEM da Tabela 4 e Figura 34.

(d) Encoder e sensores hall. Conforme a estratégia de controle implementada, os
sinais requeridos de velocidade e posição são informados por um encoder ou sensores
hall conectados à MSIP virtual elaborada na seção anterior.

(e) Sistema de Controle. No ambiente de simulação Simulink, a ferramenta S-
functions permite não apenas implementar modelos dinâmicos em tempo contínuo
mas também permite implementar algoritmos de controle em tempo discreto em
linguagem próxima ao C. Por isso, para aproximar as simulações da implementa-
ção experimental, nesse trabalho os resultados apresentados têm suas respectivas
estratégias de controle implementadas utilizando essa ferramenta.
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(a)
(b)

(e)

( c)   (d)

Figura 35: Diagrama de simulação no software MATLAB Simulink.
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