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RESUMO

DE CASTRO, A. G. Contribuições à mitigação ativa de ondulações de torque
em drives de máquinas síncronas de ímã permanente não senoidais. 2024. 224p.
Tese (Doutorado) - Escola de Engenharia de São Carlos, Universidade de São Paulo, São
Carlos, 2024.

Acionamentos com Máquinas Síncronas de Ímã Permanente no Rotor (MSIPs) podem
produzir significativas ondulações de torque eletromagnético dependendo das caracterís-
ticas construtivas da máquina e das condições de operação. Metodologias de mitigação
ativa modificam as estruturas convencionais de controle da MSIP a fim de alimentá-las
com apropriadas componentes harmônicas de corrente do estator de forma a produzir
componentes harmônicas compensatórias de torque. Nesse contexto, esta tese propõe uma
estrutura de controle de torque baseada em controle preditivo Finite Control-Set Model
based Predictive Control (FCS-MPC) para mitigação das ondulações de torque em MSIPs
operando em Máximo Torque por Ampère (MTPA). A estrutura de controle proposta é
baseada no controle de novas variáveis de controle, nomeadas nesta tese de torque ativo e
torques reativos auxiliares. A definição dessas novas variáveis facilita a definição de suas
referências ótimas instantâneas para redução de ondulações de torque e operação MTPA.
Além disso, possuem um caráter generalizado, de forma que podem ser aplicadas a MSIPs
com componentes harmônicas espaciais de fluxo do rotor e indutâncias, incluindo a as
grandezas de eixo d, q e 0. O esquema de controle proposto é validado experimentalmente
em uma bancada de testes constituída de uma MSIP de ímã na superfície e no interior do
rotor operando em regime permanente e transitórios. Os resultados demonstram a redução
de aproximadamente 70% das ondulações de torque da MSIP com a abordagem proposta.

Palavras-chave: Máquinas síncronas de ímã permanente (MSIP). Ondulações de torque.
Máximo Torque por Ampère (MTPA). Finite Control-Set Model Predictive Control (FCS-
MPC)





ABSTRACT

DE CASTRO, A. G. Contributions to the active torque ripple mitigation in
nonsinusoidal permanent magnet synchronous machine drives. 2024. 224p.
Thesis (Doctor) - Escola de Engenharia de São Carlos, Universidade de São Paulo, São
Carlos, 2024.

Permanent Magnet Synchronous Machine (PMSM) drives may develop significant electro-
magnetic torque ripple depending on the machine design and the operation point. Active
torque ripple mitigation strategies modify the conventional PMSM control structure to
feed the machine with proper stator current harmonics, leading to compensating har-
monic torque components. This thesis proposes a torque control structure based on Finite
Control-Set Model Predictive Control (FCS-MPC) to achieve smooth torque production
and Maximum Torque per Ampère (MTPA) operation of nonsinusoidal PMSMs. The
control structure uses novel control variables called active and auxiliary reactive torque.
These new variables facilitate the definition of optimal instantaneous references to mitigate
torque ripple and provide MTPA operation. Besides, the generalized formulation includes
the harmonic content on rotor fluxes and inductances of the d, q, and 0 axes. The proposed
control scheme is evaluated experimentally in a test bench using surface-mounted and
interior-mounted PMSMs in a steady and transient state. The results show that the torque
ripple is reduced by approximately 70% with the proposed method.

Keywords: Permanent Magnet Synchronous Machine (PMSM). Torque ripple. Maximum
Torque per Ampère (MTPA). Finite Control-Set Model Predictive Torque Control (FCS-
MPTC).
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1 INTRODUÇÃO

A máquina síncrona de ímã permanente (MSIP) no rotor é considerada uma atrativa
topologia de máquina elétrica para o acionamento elétrico de ampla variedade de aplicações
em também ampla faixa de potência. Elas são empregadas em escala de dezenas de Watts,
como discos rígidos de computadores, bem como em escala de quilo e mega Watts em
tração veicular, propulsão de embarcações ou aeronaves e geradores eólicos [1–8].

Usualmente, a atratividade da MSIP é atribuída à sua alta eficiência e alta densidade
de potência1 quando comparadas a topologias populares de máquinas como motores CC
ou de indução [2, 9].

Além de eficiência e compacidade, existem também outros fatores importantes que
delineiam a seleção de uma topologia de máquina nas aplicações. Dentre eles pode-se citar
a capacidade de produzir torque suave, com reduzidas ondulações [2, 10].

Em diversas aplicações, pulsações de torque são indesejadas. Elas apresentam o
potencial de aumentar a vibração do sistema mecânico, excitar respostas ressonantes do
conjunto mecânico, produção de ondulação de velocidade, aumento do ruído acústico dentre
outros efeitos que deterioram o desempenho da aplicação, vida útil ou mesmo percepção
de qualidade do produto. Por isso, na área de acionamentos elétricos, profissionais de
engenharia e comunidade científica dedicam-se a estudar e propor soluções para redução
de ondulações de torque.

Em um acionamento com MSIP, ondulações de torque podem ter diversas fontes.
O foco desta tese está naquelas produzidas pelas componentes harmônicas espaciais da
MSIP.

Idealmente, espera-se que uma MSIP senoidal possua grandezas magnéticas como
fluxo dos ímãs do rotor e indutâncias de comportamento senoidais em função da posição
rotórica pois assim uma alimentação do circuito do estator por correntes senoidais produzirá
torque suave, sem ondulações. No entanto, em função de critérios de projeto, limitações
construtivas, tolerâncias mecânicas ou mesmo ponto de operação, a MSIP pode apresentar
distorções na forma de onda de fluxo de entreferro produzido pelos ímãs do rotor e
indutâncias. Essas distorções, juntamente com o torque de borda2, são referidas como
harmônicos espaciais da MSIP. Essas MSIPs são então referidas como MSIPs não senoidais
e a interação de seus harmônicos espaciais com as convencionais correntes senoidais de
alimentação tende a produzir ondulações de torque.

As Figuras 1 (a) e 1 (b) exemplificam a produção de ondulações de torque pela

1 Potência elétrica por unidade de volume.
2 cogging torque, em inglês.



26

Figura 1 – Ondulações de torque medido de (a) MSIPSR e (b) MSIPIR não senoidais sob
alimentação por correntes senoidais.
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Fonte: o autor.

MSIP de Ímãs Permanentes na Superfície do Rotor (MSIPSR) e MSIP de Ímãs Permanentes
no Interior do Rotor (MSIPIR) não senoidais testadas nesta tese sob alimentação por
correntes senoidais. Na Figura 1 as ondulações pico a pico aproximam-se de 40% do valor
de torque médio. Na literatura, os níveis de amplitude de ondulações são amplamente
variados e dependentes das características das máquinas e pontos de operação.

Os primeiros protótipos e discussões gerais sobre a topologia construtiva e desem-
penho das MSIPs ocorrem na década de 50 como discutido em [11]. As décadas seguintes
são marcadas pelos avanços da eletrônica de potência baseada em semicondutores e sua
aplicação em conversores para alimentação de máquinas em acionamentos elétricos em
velocidade variável [12]. Na década de 80 começam a ser publicados inúmeros trabalhos na
literatura dedicados a investigar e propor soluções para redução de ondulações de torque em
acionamentos com MSIPs [13–15]. Em geral, as propostas dividem-se entre redução passiva
e ativa das ondulações [13]. Enquanto o primeiro grupo procura mitigar os harmônicos
espaciais da MSIP em fase de projeto da máquina, a segunda frente de trabalhos busca
modificar a forma com que a MSIP não senoidal é alimentada para compensar ativamente
a tendência original de ondulações de torque.

O ponto chave da mitigação ativa de ondulações de torque é a injeção de apropriadas
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componentes harmônicas de corrente do estator de forma a interagir com as componentes
harmônicas espaciais da MSIP resultando em torque suave. Para isso as estratégias de
controle convencionais, fundamentadas no modelo de máquinas senoidais, precisam ser
modificadas para agregar a capacidade de reduzir ondulações de torque no acionamento
de MSIPs não senoidais.

As modificações necessárias nas estruturas de controle convencionais dividem-se, de
forma geral, em: modificar as referências das variáveis controle considerando o caráter não
senoidal da MSIP; e modificar as malhas de controle para rastreamento das referências
modificadas. Nesse sentido, ao longo das últimas quatro décadas as contribuições dos
trabalhos da literatura concentram-se em uma dessas frentes ou na combinação delas.

Para modificar as referências das variáveis de controle a fim de reduzir ondulações de
torque, os trabalhos na literatura propõem diversas estratégias, que podem ser categorizadas
em abordagens feedback e feedforward. As abordagens do primeiro grupo monitoram
indiretamente os efeitos das ondulações de torque através de, usualmente, sensores de
velocidade ou vibração. Por meio de um processo iterativo, manipula-se as componentes
harmônicas das variáveis de controle de forma a convergir para produzir componentes
harmônicas compensatórias de torque.

As metodologias feedback requerem tempo de convergência e por isso tendem a não
produzir atenuação das ondulações de torque durante transientes da MSIP. Além disso, é
desafiador o compromisso de atenuar as ondulações de maneira eficaz e eficiente.

Nas estratégias feedforward projeta-se as referências ótimas das variáveis de controle
a partir da análise do modelo matemático das ondulações de torque e diversas metodologias
e ferramentas matemáticas são utilizadas nesse contexto.

Soluções numéricas e busca exaustiva são abordagens feedforward amplamente ado-
tadas [16–21]. A desvantagem dessas metodologias é sua execução offline com significativo
custo computacional, além inerente da necessidade de executar o processo de busca para
cada MSIP diferente.

Por outro lado, abordagens analíticas feedforward procuram oferecer expressões
para o cálculo em tempo real das referências ótimas facilmente adaptáveis para diferentes
MSIPs. O desafio das estratégias analíticas está em oferecer solução que inclua as diversas
fontes de ondulações de torque que a MSIP pode conter.

A análise de referências ótimas de controle para mitigação de ondulações de torque
em estratégia feedforward é o primeiro foco desta tese. Para isso, a teoria do produto
cruzado da potência reativa instantânea mostra-se como uma importante ferramentas para
analisar o fluxo de potência instantâneo em circuitos polifásicos com tensões e correntes
não senoidais no domínio do tempo e tem sido amplamente utilizada, por exemplo, em
aplicações de filtragem ativa, compensação de desbalanço e controle de potência reativa [22].
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Nesta tese, juntamente com a ferramenta de multiplicadores de Lagrange, a teoria do
produto cruzado da potência reativa instantânea é utilizada para definir novas variáveis de
controle e suas respectivas referências instantâneas ótimas para redução de ondulações de
torque em MSIPs não senoidais e operação com mínima magnitude de corrente do estator,
ou Máximo Torque por Ampère (MTPA). As variáveis propostas são chamadas aqui de
torque ativo e torque reativo auxiliar e representam uma alternativa à convencional seleção
das correntes do estator como variáveis de controle nesse contexto.

Além da seleção das variáveis de controle e projeto de suas referências para atenuação
das ondulações de torque, os esquemas de controle convencionais precisam ser modificados,
optando por controladores de alta banda passante. Usualmente, as bandas passantes de
controladores Proporcional-Integral (PI) não cobrem a faixa de frequências necessárias
para injeção de correntes harmônicas nas MSIPs [23].

Uma ampla variedade de controladores é investigada na literatura dentro do contexto
de redução de ondulações de torque, como controladores por modos deslizantes, repetitivos,
ressonantes, de histerese dentre outros. Na última década o controle preditivo de estados
finitos baseado em modelo (Finite Control-Set Model based Predictive Control - FCS-MPC)
tem sido extensivamente estudado como uma interessante alternativa em acionamentos
elétricos alimentados por conversores de potência para alto desempenho dinâmico [24].
Baseado no modelo matemático do sistema, o FCS-MPC prediz o comportamento futuro
das variáveis de controle e escolhe como ótima ação de controle o estado de chaveamento
do conversor que minimiza uma função custo projetada para expressar o objetivo de
controle, que usualmente procura minimizar os erros entre as referências e o valor futuro
das variáveis de controle. Dentre as vantagens do FCS-MPC, essa abordagem proporciona
rápidas dinâmicas das variáveis controladas, reduzido número de parâmetros para sintonia
e não requer estágio de modulação, pois o processo de minimização da função custo decide
diretamente o estado de chaveamento do conversor.

Nesse contexto, esta tese combina as potencialidades da definição das novas variáveis
de controle, obtidas a partir da teoria do produto cruzado da potência reativa instantânea
e multiplicadores de Lagrange, com a estrutura FCS-MPC para compor um esquema de
controle direto de torque ativo e torques reativos auxiliares para redução de ondulação de
torque e operação MTPA de MSIPs não senoidais.

1.1 Objetivos

Dentro do contexto de ondulações de torque produzidas por MSIPs não senoidais,
esta tese motiva-se em investigar e propor estratégia de controle de compensação ativa de
ondulação de torque. Em uma visão geral, os objetivos desta tese são:

• Desenvolver a teoria do torque reativo auxiliar para elucidação da condição de
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operação em Máximo Torque por Ampère (MTPA) de MSIPs não senoidais com
componentes harmônicas espaciais de eixo d, q e 0;

• Proposição de nova estrutura de controle preditivo FCS-MPC de MSIPs não senoidais
baseada no controle direto de torque ativo e torques reativos auxiliares para operação
MTPA com reduzidas ondulações de torque.

1.2 Publicações

Até a data de publicação deste documento, os seguintes trabalhos, alinhados ao
tema desta tese, foram desenvolvidos pelo autor:

• Periódico [19] CASTRO, A. G. et al. Optimized Current Waveform for Torque Rip-
ple Mitigation and MTPA Operation of PMSM with Back EMF Harmonics based on
Genetic Algorithm and Artificial Neural Network, in IEEE Latin America Transacti-
ons, vol. 18, no. 09, pp. 1646-1655, September 2020, doi: 10.1109/TLA.2020.9381808.

• Periódico [25] CASTRO, A. G. et al. Improved Finite Control-Set Model-Based
Direct Power Control of BLDC Motor With Reduced Torque Ripple, in IEEE
Transactions on Industry Applications, vol. 54, no. 5, pp. 4476-4484, Sept.-Oct. 2018,
doi: 10.1109/TIA.2018.2835394.

• Congresso [20] CASTRO, A. G. et al. GA-FEM Method for Optimum Current
Search for Torque Ripple Mitigation in Nonsinusoidal PMSM and Analysis of On-
Load Parameters. In: Seminar on Power Electronics and Control (SEPOC 2021),
2021, Santa Maria - RS. Proceedings of the 13th Seminar on Power Electronics and
Control (SEPOC 2021), 2021, DOI: 10.53316/sepoc2021.026.

• Congresso [26] CASTRO, A. G. et al. Finite Control-Set Model Predictive Tor-
que Control of Nonsinusoidal PMSM: a Generalized Approach for Torque Ripple
Mitigation and MTPA Operation. In: Seminar on Power Electronics and Control
(SEPOC 2021), 2021, Santa Maria - RS. Proceedings of the 13th Seminar on Power
Electronics and Control (SEPOC 2021), 2021, DOI:10.53316/sepoc2021.024.

• Congresso [27] CASTRO, A. G. et al. Open-Phase Fault Tolerant Finite Control-Set
Model Predictive Torque Control of IPMSM for Reduced Torque Ripple and MTPA
Operation, 2021 3rd Global Power, Energy and Communication Conference (GPE-
COM), Antalya, Turkey, 2021, pp. 109-114, doi: 10.1109/GPECOM52585.2021.9587738.

• Congresso [28] CASTRO, A. G. et al. Novel MTPA Approach for IPMSM with
Non-Sinusoidal Back-EMF, 2019 IEEE 15th Brazilian Power Electronics Conference
and 5th IEEE Southern Power Electronics Conference (COBEP/SPEC), Santos,
Brazil, 2019, pp. 1-6, DOI: 10.1109/COBEP/SPEC44138.2019.9065306.
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• Congresso [29] CASTRO, A. G. et al. Zero Sequence Power Contribution on BLDC
Motor Drives. Part I: A Theoretical Investigation, 2018 13th IEEE International
Conference on Industry Applications (INDUSCON), Sao Paulo, Brazil, 2018, pp.
1016-1023, DOI: 10.1109/INDUSCON.2018.8627265.

• Congresso [30] CASTRO, A. G. et al. Zero Sequence Power Contribution on
BLDC Motor Drives. Part II: A FCS-MPC Current Control of Three-Phase Four-
Leg Inverter Based Drive, 2018 13th IEEE International Conference on Industry
Applications (INDUSCON), Sao Paulo, Brazil, 2018, pp. 1024-1029, doi: 10.1109/IN-
DUSCON.2018.8627310.

• Congresso [31] CASTRO, A. G. et al. Controle Vetorial Sensorless do Motor
BLDC Usando Estimador Neural de Velocidade. Conferência Brasileira de Dinâmica,
Controle e Aplicações - DINCON, 2017, São José do Rio Preto, 2017.

1.3 Organização da tese

A presente tese está organizada em 7 Capítulos.

O Capítulo 2 apresenta uma revisão da literatura a respeito de ondulações de
torque em MSIPs não senoidais e técnicas de mitigação. O foco está em elucidar as etapas
e diferentes abordagens na propostas para mitigação de ondulações de torque de forma
ativa via estrutura de controle.

O Capítulo 3 apresenta a modelagem dinâmica do circuito equivalente de uma MSIP
não senoidal de ímã no interior do rotor bem como o modelo matemático da produção de
torque eletromagnético incluindo os harmônicos espaciais.

O Capítulo 4 analisa o modelo de torque eletromagnético do Capítulo 3 utilizando
como ferramenta a teoria do produto cruzado da potência reativa instantânea e otimizador
de Lagrange a fim de elucidar a condição de operação MTPA com redução de ondulação
de torque em MSIPs não senoidais, estabelecendo um paralelo com outras estratégias da
literatura.

O Capítulo 5 apresenta uma proposta de esquema de controle preditivo de torque
utilizando abordagem de controle preditivo FCS-MPC para redução e ondulação de torque
e operação MTPA.

O Capítulo 6 apresenta a validação experimental da abordagem de controle proposta,
comparando seu desempenho a outras abordagens da literatura.

Por fim, o Capítulo 7 apresenta as conclusões gerais do trabalho, elenca as contribui-
ções e sugere ideias para novos trabalhos. Seções adicionais de Apêndices estão presentes
no final deste documento para complementar detalhamentos matemáticos e experimentais.
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O Apêndice A apresenta as transformações de referencial de Clarke e Park, e suas
propriedades, utilizadas no decorrer da tese.

Os Apêndices B e C apresentam em detalhes as máquinas de ímã permanente na
superfície e no interior do rotor construídas para validação experimental desta tese.

O Apêndice D detalha a bancada de testes desenvolvida para validação experimental
desta tese.

O Apêndice E demonstra as equações particularizadas da condição generalizada
MTPA do Capítulo 4 para topologias de máquinas de ímã na superfície e no interior do
rotor.
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2 ONDULAÇÕES DE TORQUE EM ACIONAMENTOS COM MSIPS E TÉCNI-
CAS DE MITIGAÇÃO ATIVA: UMA VISÃO GERAL DO ESTADO DA ARTE

Este capítulo apresenta uma visão geral do estado da arte sobre ondulações de
torque em acionamentos com MSIPs e técnicas de mitigação ativa. Para isso, este capítulo
analisa trabalhos de conferências e revistas publicados neste tópico ao longo das últimas
quatro décadas, destacando as diferentes abordagens investigadas na literatura.

As seções seguintes dedicam-se a discorrer sobre efeitos das ondulações de torque,
suas fontes e, sobretudo, as propostas de mitigação ativa apresentadas na literatura. Por
fim, conclusões são feitas em relação ao estado da arte.

2.1 Efeitos das ondulações de torque em acionamentos com MSIPs

Em um esquema genérico de acionamento elétrico composto por uma MSIP co-
nectada a uma carga mecânica por meio de um sistema de acoplamento ou transmissão,
idealmente espera-se uma transmissão de torque suave ao longo do circuito mecânico.
Porém, na prática, o torque real percebido pelo sistema mecânico pode conter importantes
ondulações periódicas de diferentes frequências e amplitudes, que podem ser causados por
diversos fatores e ter origem em cada elemento desse sistema: MSIP; elementos mecânicos;
e carga.

A presença de ondulações de torque em um acionamento elétrico pode gerar efeitos
considerados indesejáveis em algumas aplicações. Dentre os potenciais efeitos, citam-se:

1. Ondulação de velocidade

As componentes harmônicas das ondulações de torque tendem a produzir ondulações
de velocidade nas respectivas frequências, com amplitudes e fases ditadas pelas
características mecânicas do sistema. As ondulações de velocidade podem ser perce-
bidas e monitoradas através de encoders ou resolvers, tendo em vista a resolução do
equipamento, magnitude da ondulação de torque, inércia do sistema e velocidade de
operação [32–39];

2. Vibração [35, 40–44]

As componentes harmônicas das ondulações de torque tendem a produzir componen-
tes de aceleração radial e tangencial do conjunto mecânico nas respectivas frequências,
com amplitudes e fases ditadas pelas características mecânicas do sistema. A vibra-
ção pode ser monitorada pela utilização de acelerômetros acoplados no estator da
máquina, como adotado em [35,40–43]. Em [44] é proposto um sensor alternativo
baseado em efeito piezoelétrico para monitoramento da vibração torsional no estator
de uma MSIP não senoidal de ímã na superfície;
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3. Ruído acústico[40–42,45]

As componentes harmônicas das ondulações de torque tendem a produzir compo-
nentes sonoras nas respectivas frequências, com amplitudes e fases ditadas pelas
características mecânicas do sistema. O ruído do acionamento pode ser monitorado
com a utilização de microfones posicionados em suas proximidades;

4. Aumento de efeitos de ressonância [46]

De acordo com o ponto de operação de velocidade do sistema, as componentes
harmônicas das ondulações de torque podem excitar respostas ressonantes do conjunto
mecânico e, assim, elevar os níveis de vibração, ruído, ondulação de velocidade e
esforços mecânicos;

5. Desgaste de componentes mecânicos, diminuição da vida útil e durabili-
dade

Ondulações de torque implicam em esforços mecânicos adicionais no sistema e por
isso estão associados à aceleração do desgaste das partes mecânicas.

Além do potencial prejuízo aos componentes do sistema e ao desempenho do
acionamento, os efeitos das ondulações de torque podem ser indesejáveis aos usuários da
aplicação [2]. Por exemplo, vibrações de baixa frequência devido a ondulações de torque
podem ser percebidas por ocupantes de veículos elétricos [46–48]. Ainda, ruído acústico é
um importante fator de percepção de qualidade e conforto dos usuários das aplicações [49],
que pode ser afetado em função das ondulações de torque.

2.2 Fontes de ondulações de torque em acionamentos com MSIP

As ondulações de torque podem ter origem em cada componente do sistema de
acionamento, como discutido a seguir.

2.2.1 Carga

Em determinadas aplicações a carga mecânica acionada oferece torque resistente
ondulatório, periódico e síncrono ao movimento. Por exemplo, algumas tecnologias de
compressores, como recíprocos, utilizados em refrigeração, oferecem um torque de carga
de caráter pulsante, síncrono ao movimento do eixo de rotação, devido ao processo de
compressão e descarga do gás refrigerante [50–52]. Prensas também são exemplos de cargas
que oferecem torques pulsantes cíclicos. Ainda, cargas mecanicamente excêntricas em
relação ao eixo de rotação também proporcionam torque de carga ondulatório e síncrono
ao movimento [53].
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2.2.2 Sistema de acoplamento e transmissão

A conexão mecânica entre o eixo da carga e do motor via acoplamento, sistema
de transmissão ou caixa de engrenagens pode estar sujeita a desalinhamentos mecânicos
angulares ou paralelos dos eixos, provenientes de erro de montagem, efeitos térmicos,
movimentação da base de suporte dentre outros. Esses desalinhamentos do acoplamento
mecânico darão origem a ondulações de torque síncronas ao movimento dos eixos. [53–55].

2.2.3 MSIP

Ondulações de torque produzidas pela própria MSIP podem ter como origem:

2.2.3.1 Causas mecânicas

Tolerâncias mecânicas no processo de manufatura podem dar origem a excentrici-
dade no rotor da máquina. Defeitos nos rolamentos também são mencionados e estudados
na literatura como fonte de ondulações periódicas de torque [35, 42, 56–60]. Ainda, to-
lerâncias de manufatura podem acentuar as causas elétricas de ondulações de torque
[45,61–64].

2.2.3.2 Causas elétricas internas à MSIP

Em uma visão geral, as grandezas corrente do estator, fluxo magnético dos ímãs
permanentes do rotor e indutâncias da MSIP participam na produção de torque eletromag-
nético. Nesta categoria de fontes elétricas internas agrupam-se essencialmente as causas
relacionadas ao fluxo do rotor e indutâncias da MSIP.

1. Componentes harmônicas de fluxo dos ímãs do rotor [19, 20,25,26,33,65–73]

Em uma MSIP senoidal ideal a forma de onda do fluxo magnético dos ímãs do rotor,
abraçados pelos enrolamentos do estator, é idealmente senoidal em função da posição
rotórica. No entanto, considerações de projeto da máquina, tolerâncias mecânicas no
processo de manufatura ou mesmo o ponto de operação da máquina podem resultar
em um comportamento não senoidal do fluxo do rotor. Esses desvios na forma de
onda podem ser modelados como componentes harmônicas de fluxo do rotor e sua
interação com a corrente do estator tende a produzir componentes harmônicas de
torque eletromagnético.

2. Componentes harmônicas de indutâncias/relutância [16, 65, 74, 75] Assim
como no caso do fluxo do rotor, a MSIP pode conter componentes harmônicas de
indutância por conta do projeto, tolerâncias de manufatura e ponto de operação.
Por isso, a interação das componentes harmônicas de indutância com a corrente do
estator tende a produzir componentes harmônicas de torque de relutância.
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3. Torque de borda [17, 76–79]

Essa componente de torque tem origem na interação entre o fluxo dos ímãs do estator
e os dentes do estator. O torque de borda é naturalmente uma componente inerente
de ondulação de torque eletromagnético. Sua magnitude e demais características
dependem essencialmente das considerações de projeto e construção da máquina,
embora também esteja sujeita a distorções em função do ponto de operação da
máquina.

4. Efeitos de carregamento[5, 20,79–82]

A circulação de corrente no estator, em função do nível de carregamento da máquina
ou ponto de operação, pode distorcer a forma de onda de fluxo magnético produzido
pelos ímãs do rotor, indutâncias e até mesmo o torque de borda. Ou seja, essas
grandezas elétricas podem ter componentes harmônicas adicionadas ou modificadas
dependendo das características da corrente do estator. Consequentemente, as caracte-
rísticas de amplitude e frequências das ondulações de torque podem ser modificadas
em função das características da corrente do estator.

5. Desequilíbrio de resistência entre fases

O processo de envelhecimento e efeitos da temperatura na máquina são citados na
literatura como fatores que podem provocar desequilíbrio no valor das resistências
das fases da máquina. Além disso, a escolha dos cabos que conectam o inversor à
máquina podem ser fontes de desequilíbrio entre as resistências de cada fase. No
cenário de uma fase da máquina desequilibrada com valor de resistência diferente das
demais, a fase em desequilíbrio tem a amplitude da corrente diferente das demais,
resultando em ondulações de torque eletromagnético, como analisado em [83,84].

6. Desequilíbrio de magnetização dos ímãs

Os desvios de magnetização dos ímãs durante a etapa de manufatura podem fazer
com que a forma de onda de um ciclo elétrico do fluxo do rotor seja diferente de
outra. Esse distúrbio entre ciclos elétricos são percebidos pelo acionamento como
componentes harmônicas de fluxo de forma que ondulações de torque podem ser
produzidas [85].

7. Desequilíbrio no número de espiras das fases

Em [86,87] é estudado o cenário de, por eventual erro no processo de bobinagem,
ocorrer um desequilíbrio no número de espiras de uma das fases do estator. Com
um número diferente de espiras, a fase desequilibrada possui diferente impedância e
também possuirá diferente amplitude de fluxo magnético abraçado produzido pelos
ímãs do rotor e força contraeletromotriz. Esse desequilíbrio faz com que o nível de
corrente nessa fase seja diferente das demais, ocasionando ondulações de torque.
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8. Falhas na máquina

Os itens anteriores fazem referência à operação da máquina em condições normais,
sem falhas. Na literatura, essa condição é comumente referida como operação saudável
do acionamento. A presença de falha em algum componente também pode ser fonte
de ondulações de torque:

8.1. Falta de fase da máquina [88] - o rompimento de espiras ou bobinas do
estator da máquina pode provocar a descontinuidade de circulação de corrente
em uma ou mais fases. Esse desequilíbrio resultará em significativas ondulações
de torque.

8.2. Curto circuito no estator [89] - a presença de um curto circuito entre
espiras das bobinas do estator é usualmente modelado como uma mudança
na impedância das fases envolvidas. Esse fenômeno provoca um desequilíbrio
na circulação de corrente entre as fases e provocará ondulações de torque com
características dependentes das características da falha.

8.3. Desmagnetização dos ímãs [45] - a desmagnetização parcial distorce a forma
de onda de fluxo do rotor e, consequentemente, a força contraeletromotriz. Essas
deformações implicam na modificação de seu conteúdo harmônico tal que a
interação com a corrente do estator tende a produzir componentes harmônicas
de torque.

2.2.3.3 Causas elétricas externas à MSIP

Nesta categoria agrupam-se as fontes de ondulações relacionadas ao conversor
eletrônico de potência que alimenta a MSIP bem como a corrente injetada no estator da
máquina.

1. Ondulação de corrente [43, 90–94]

Considerando a MSIP alimentada por um inversor comandado por técnicas usuais
de modulação por largura de pulso (Pulse Width Modulation-PWM), as correntes do
estator da máquina possuem componentes harmônicas na frequência de chaveamento,
suas bandas laterais e seus múltiplos. Dessa forma, a interação dessas componentes
harmônicas de corrente devido ao chaveamento interagem com o fluxo do rotor e
indutâncias de forma a produzir componentes harmônicas de torque eletromagné-
tico [43,92,93]. Esse contexto motiva autores a proporem diferentes estratégias de
chaveamento do inversor a fim de reduzir as ondulações de torque [93,94].

2. Forma de onda de corrente

A circulação de corrente com componentes harmônicas dará origem a ondulações de
torque devido a interação de tais componentes com o fluxo do rotor e indutâncias,



38

ainda que essas últimas sejam idealmente senoidais. Além daquelas provenientes do
chaveamento do conversor, a corrente do estator da MSIP pode conter componentes
harmônicas oriundas de outras fontes. Como exemplo, a operação da máquina com
sobremodulação ou modulação seis-pulsos modifica a forma de onda da tensão apli-
cada na MSIP e por isso induz componentes harmônicas de corrente que produzirão
consequentes componentes ondulatórias de torque [46]. Esse fenômeno, originado do
esquema de modulação, não é restrito a acionamentos com MSIP [95].

Além do nível de carregamento da MSIP, diferentes formas de onda da corrente
do estator podem distorcer diferentemente as formas de onda de fluxo do rotor e
indutância, além do torque de borda. Correntes do estator com formas de onda retan-
gulares, senoidais ou de pétala [91], por exemplo, podem modificar diferentemente o
fluxo do rotor, indutâncias e torque de borda. Ou seja, ondulações de torque surgem
ou são modificadas em função das componentes harmônicas de corrente do estator,
como investigado em [20,96].

3. Erro de medição de corrente [97–99]

A medida da corrente instantânea das fases do estator da máquina é uma informação
indispensável para implementação das estratégias modernas de controle vetorial
de MSIPs. Os sensores de corrente empregados nos acionamentos elétricos podem
apresentar, como analisado em [97–100], offsets na medição, que pode ter valor
constante ou até mesmo variável em relação à condição de operação. De forma
geral, o impacto do offset na medição de corrente pode ser entendido como um
efeito em cascata. A presença de offset na medida de corrente é percebido como um
desequilíbrio das correntes das fases. As malhas de controle de corrente produzirão
componentes harmônicas de tensão nas fases buscando compensar o desequilíbrio
percebido na medição. A aplicação de tais offsets de tensão na máquina dará origem
a componentes reais de offsets de corrente circulando no estator. Essas componentes
reais de offset corrente interagirão com o fluxo do rotor e relutância de forma
a produzir componentes ondulatórias de torque. Os trabalhos nesse segmento de
pesquisa procuram técnicas para atenuar efeitos de offset nas medições de corrente,
resultando em redução nas ondulações de torque.

4. Ondulações do barramento CC do inversor [51, 101]

Em aplicações como equipamentos domésticos, é usual o barramento CC do inversor
ser produzido a partir da retificação não controlada da tensão da rede. Capacitores
são utilizados para suavização das ondulações da tensão retificada e o valor da
capacitância adotado dita a magnitude da ondulação de tensão de barramento CC
em cada condição de carga. Caso a ondulação de tensão remanescente não seja
considerada no esquema de modulação PWM do controle da MSIP, essas ondulações
de tensão podem causar componentes harmônicas de corrente que podem não ser
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compensadas pelas malhas de controle empregadas no acionamento, resultando em
ondulações de torque, como analisado em [51,101].

5. Falhas no conversor

Os itens anteriores fazem referência à operação do conversor em condições normais,
sem falhas. A presença de falha pode ser fonte de ondulações de torque:

5.1. Falta de fase do conversor [102] - falhas nas chaves de potência do conversor
ou nos circuitos de acionamento das chaves podem provocar a descontinuidade
de circulação de corrente em uma ou mais fases da máquina. Esse desequilíbrio
resultará em significativas ondulações de torque.

5.2. Curto circuito no conversor [103] - um curto circuito em uma chave do
conversor de potência deforma e desequilibra a tensão resultante aplicada nos
terminais da máquina. Com isso, há um desequilíbrio na circulação de corrente
nas fases da MSIP, provocando ondulações de torque.

Com base na revisão exposta até aqui, a Figura 2 resume as elucidadas possíveis
fontes de ondulações de torque em acionamentos com MSIPs.

Existem outras fontes de ondulações de torque estudadas em acionamentos com
MSIPS na literatura que não foram abordadas na Figura 2, pois são fontes com maior
relação à estratégia de acionamento ou à topologia de conversor utilizado. Em [104,105]
é estudada a ondulação de torque em MSIP senoidal provocada pelo desbalanço de
tensão dos capacitores de um conversor trifásico quatro chaves. Em [90] é estudado o
mecanismo de ondulação de torque associado ao acionamento no modo seis-pulsos no
processo de comutação de fases. Em [106] é estudado o impacto nas ondulações de torque
do desalinhamento de sensores hall do acionamento de motores Brushless Direct Current
(BLDCs) no modo seis-pulsos. Em [107] é estudada a magnitude das ondulações de torque
da estratégia de deslocamento de fase na operação em enfraquecimento de campo de
BLDCs em modo seis-pulsos.

2.3 Estratégias de mitigação ativa das ondulações de torque em MSIPs não senoidais

O torque eletromagnético produzido por uma MSIP pode ser modelado como a
interação de grandezas construtivas da máquina, como fluxo dos ímãs do rotor e indutâncias,
com as correntes de alimentação no estator.

Por isso, as técnicas de mitigação de ondulação de torque podem ser classificadas
em técnicas passivas e ativas.

As técnicas passivas dedicam-se a reduzir a magnitude das componentes harmônicas
espaciais de fluxo, indutâncias e torque de borda na etapa de projeto da máquina. Ou seja,
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Figura 2 – Fontes típicas de ondulações de torque em acionamentos com MSIP.

Fonte: o autor.

as técnicas passivas são direcionadas à redução das ondulações de torque originadas pelo
conteúdo harmônico espacial da própria MSIP, não relacionando-se com as ondulações
produzidas pela carga, transmissão ou outras fontes no acionamento.

Diversos parâmetros de projeto podem ser manipulados buscando reduzir a mag-
nitude e/ou modificar a frequência das componentes harmônicas de fluxo, indutâncias e
torque de borda. Como exemplo de grau de liberdade pode-se mencionar: manipulação
da inclinação das ranhuras do estator; estratégias de bobinagem dos enrolamentos do
estator; angulação discreta na posição dos ímãs do rotor [94,108,109]; formato dos ímãs
do rotor [109]; formato das barreiras de fluxo [62,110]; geometria da superfície do rotor
nos polos magnéticos [111]; geometria das ranhuras do estator [112, 113] dentre outras.
Em [114] é apresentada uma revisão atualizada das abordagens de projeto para redução
de ondulações de torque em MSIPs de fluxo radial.

As abordagens passivas são, de fato, eficazes na redução das ondulações de torque.
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Por outro lado, um projeto de máquina visando redução de ondulação de torque pode:
diminuir a densidade de potência da máquina; dificultar e/ou encarecer a fabricação em
função de geometrias não convencionais; ou mesmo dificultar a manufatura pela exigência
de alta precisão mecânica. Com efeito, tolerâncias mecânicas no processo de manufatura
podem deteriorar significativamente a redução de ondulação de torque esperada em projeto
e não pode ser negligenciada [62,110].

Com relação às técnicas ativas, estas podem ser adotadas para atenuar ondula-
ções de torque provenientes das características construtivas da MSIP, características do
acionamento ou mesmo da carga.

As técnicas ativas baseiam-se na manipulação do conteúdo harmônico das correntes
de estator a fim de produzir componentes harmônicas compensatórias de torque para
contrabalancear as ondulações identificadas e modeladas no sistema de acionamento,
podendo ser provenientes da MSIP ou mesmo outras fontes.

Diferentes abordagens de mitigação ativa têm sido apresentadas na literatura
desde a década de 80, utilizando variadas estruturas de controle que, por fim, convergem
para injeção de apropriado conteúdo harmônico de corrente do estator para reduzir as
ondulações de torque.

As estruturas tradicionais de controle de MSIPs consideram a máquina senoidal
e, por isso, a necessidade de injeção de conteúdo harmônico requer que as estruturas
convencionais sejam adaptadas para essa finalidade.

Em geral, as proposições na literatura de adaptadas estruturas de controle precisam
atender dois desafios:

1. Definir a estrutura de controle e modelar as referências das variáveis de controle da
MSIP não senoidal;

2. Definir controladores apropriados para rastreio das referências das variáveis de
controle.

Enquanto o primeiro item tem o foco na escolha das variáveis de controle e
modelagem/cálculo de suas ótimas referências para redução de ondulações de torque, o
segundo ponto tem foco nos algoritmos de controladores capazes de rastrear as referências
ótimas de controle propostas. As contribuições dos trabalhos da literatura podem estar
apoiadas em apenas um dos itens citados ou mesmo na combinação deles para composição
de um esquema completo de controle. As seções seguintes abordam esses tópicos em
detalhes.
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2.3.1 Variáveis de controle e suas referências para mitigação ativa de ondulações de torque
em acionamentos com MSIP

Estruturas de controle convencionais de MSIP senoidais são construídas baseadas
em diferentes variáveis de controle, por exemplo: malha de controle de corrente do estator
em esquemas do tipo Field Oriented Control1 (FOC); malha de controle de torque e
módulo de fluxo do estator em esquemas tipo Direct Torque Control2 (DTC) [115]; malha
de controle de fluxo do estator [116, 117]; malha de controle de corrente e módulo de fluxo
do estator em esquemas Direct Flux Vector Control3(DFVC); ou mesmo malha de controle
de torque ativo e reativo em abordagens alternativas [25,118].

No contexto da mitigação ativa de ondulações de torque, a estrutura de controle de
corrente baseada em FOC é a mais comumente adotada para as proposições de melhorias
e adaptações, embora as demais estruturas também sejam investigadas e utilizadas nesse
contexto [25, 87, 118, 119]. Para os propósitos de clareza e coesão dos desenvolvimentos
desse capítulo, o foco está nas estruturas de corrente embora os conceitos possam ser
correlacionados às demais estruturas de controle.

As proposições da literatura para obtenção das referências apropriadas de controle
para redução de ondulações de torque podem ser categorizadas em métodos feedback e
métodos feedforward. As seções seguintes discutem essas abordagens.

2.3.1.1 Métodos feedback

Os métodos feedback baseiam-se inicialmente em monitorar em tempo real a
presença das ondulações de torque de forma direta ou indireta. A informação da presença
de ondulação é encaminhada a uma etapa do controle responsável por transformá-la em
referências harmônicas das variáveis de controle principais.

Enquanto o monitoramento direto implica em medir diretamente o torque harmônico
no eixo da máquina, o monitoramento indireto significa monitorar algum dos efeitos das
ondulações de torque, tal como discutido na Seção 2.1. Assim, a realimentação das
ondulações de torque pode ocorrer baseada em:

1. Medição direta de torque - Em [120] o torque é medido diretamente por um
transdutor de torque acoplado entre a MSIP não senoidal e a carga. A partir da
medição em tempo real do torque, componentes harmônicas de torque são calculadas
e encaminhadas a um controlador de aprendizagem iterativa. Esse controlador
manipula, como variável de saída, a magnitude da componente harmônica de corrente
do estator na frequência das ondulações de torque.

1 Controle orientado em campo, em tradução livre do inglês
2 Controle direto de torque, em tradução livre do inglês
3 Controle direto de fluxo, em tradução livre do inglês
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2. Medição da ondulação de velocidade - Em [36], com base na velocidade medida
no eixo da MSIP, calcula-se em tempo real a magnitude da ondulação de velocidade
provocada pelas ondulações de torque na frequência correspondente. Essa magnitude
da componente harmônica de velocidade é encaminhada a um controlador Fuzzy
que manipula, como variável de saída, a magnitude das referências de correntes
harmônicas na frequência da ondulação de velocidade. Assim, o controlador Fuzzy
calcula, iterativamente, e variante em relação ao ponto de operação, a magnitude das
referências de componentes harmônicas de corrente que mitigam as ondulações de
velocidade e, indiretamente, mitigam as ondulações de torque. Em [52] as ondulações
de velocidade medida na aplicação de compressores para condicionadores de ar
são atenuadas em tempo real através de um controlador ressonante que calcula
as referências harmônicas de corrente e encaminha para a malha de controle de
corrente. Em [37], baseada nas ondulações de velocidade, é empregado um método
de aprendizagem em tempo real Adaptive Decision Fusion (ADF) para manipular
iterativamente em tempo real correntes harmônicas ou diretamente tensões harmôni-
cas de referência para redução de ondulações de torque. Em [38], é implementado
um método de busca iterativa, manipulando referência de correntes harmônicas
na frequência das ondulações de velocidade observando o efeito na ondulação de
velocidade.

3. Medição da vibração - Em [40], um acelerômetro é instalado na carcaça da máquina
a fim de medir a vibração em tempo real do sistema. A amplitude da componente
harmônica de aceleração na frequência da ondulação de torque é calculada a partir
de uma análise de Fourier em tempo real do sinal do acelerômetro. Essa informação
é encaminhada a uma malha de controle que manipula a amplitude da corrente
harmônica de estator de mesma frequência da ondulação do sinal do acelerômetro.
Em [44] é proposto a utilização de um filme piezoelétrico para monitorar a vibração
torsional da máquina. Similarmente à [40], essa informação indireta das ondulações
de torque é utilizada como realimentação de um esquema de cálculo da corrente
harmônica de referência. Apesar de microfones também poderem fornecer informações
das frequências de vibração da máquina, estarão sujeitos à poluição sonora do
ambiente [40].

Com base na análise das propostas de abordagens feedback da literatura, é possível
apontar suas vantagens e desvantagens:

• Vantagens:

– Em geral, tendem a ser capazes de atenuar as ondulações do motor, carga
e acoplamento mecânico uma vez que os métodos feedback são baseados nas
medições/estimações do torque ou seus efeitos no sistema de acionamento;
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– Não requerem precisa modelagem da fonte de ondulações de torque. Por ser um
processo de busca iterativa com realimentação, os métodos feedback requerem
usualmente somente informações a respeito da frequência, magnitude e fase da
grandeza monitorada para gerar as referências harmônicas de controle;

– Tendem a ser capazes de atenuar ondulações que surjam durante a operação.
As características das ondulações de torque, como amplitude, fase e frequência
podem mudar ao longo da vida útil do acionamento. Ainda, excentricidades ou
desalinhamentos podem ser adicionados no sistema com mudanças na conexão
mecânica da carga ou mesmo desgaste nas partes mecânicas.

• Desvantagens:

– Tempo de convergência. As técnicas baseadas em feedback envolvem um pro-
cesso iterativo para busca das referências harmônicas de corrente em cada
ponto e condição de operação. Assim, os métodos feedback tem eficácia não
instantânea de redução de ondulação de torque, deixando o acionamento sujeito
as ondulações durante transientes de ponto de operação;

– Eficiência não é priorizada. Em diversas propostas feedback desconsidera-se a
participação da componente de corrente de eixo direto na redução de ondulação
de torque embora produza torque útil em MSIPs de ímã no interior do rotor;

– Circuitos adicionais. Diversos trabalhos na literatura propõem sensores adicio-
nais no acionamento para monitoramento direto ou indireto das ondulações de
torque para compensação, o que tem impacto em seu custo. Além disso, senso-
res como transdutores de torque não podem ser instalados em acionamentos
compactos ou que operem em ambiente agressivo.

2.3.1.2 Métodos feedforward

Os métodos feedforward baseiam-se na modelagem matemática das ondulações
de torque para projetar as componentes harmônicas de corrente de referências ou outras
variáveis de controle alternativas, dependendo do esquema de controle adotado.

Os métodos feedforward são estudados na literatura sobretudo para mitigação das
ondulações produzidas pela própria MSIP.

O ponto comum de partida para o projeto das ótimas referências é a obtenção
de modelo do torque eletromagnético da MSIP que incorpore os fenômenos relativos a
produção das ondulações de torque.

Muitos trabalhos na literatura optam por utilizar análise de elementos finitos,
que é uma poderosa ferramenta numérica para cálculo do torque a partir do projeto
eletromagnético da máquina [121].
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Dentre as principais vantagens da utilização dessa ferramenta pode-se citar a
capacidade de cálculo do torque contando com o efeito de temperatura e efeito de carrega-
mento nas grandezas eletromagnéticas, incorporando saturação do material magnético,
deformação de formas de onda de fluxo, indutâncias e torque de borda.

Por outro lado essa ferramenta consome um alto custo computacional e não é
destinada ao cálculo em tempo real do torque na aplicação.

Alternativamente, tem-se os modelos analíticos, baseados em parâmetros circuitais,
como indutâncias e fluxos do rotor, que são também amplamente utilizados na literatura
para modelar o torque eletromagnético da MSIP considerando suas ondulações.

Tais modelos analíticos tendem a oferecer um cálculo mais ágil do torque eletromag-
nético, o que é mais favorável para cálculo em tempo real em sistemas embarcados. Porém,
a dificuldade inerente desses modelos está na obtenção e modelagem dos parâmetros de
circuito de forma que representem o comportamento da máquina em condições de satura-
ção, efeitos de carregamento, componentes harmônicas e temperatura [65, 76–81,122,123].
Efeitos não modelados ou variações paramétricas do modelo do torque reduzirão a eficácia
da solução baseada em modelo analítico para redução das ondulações de torque.

Os trabalhos mais recentes na área de mitigação ativa feedfoward de ondulações
de torque combinam as ferramentas para representar o torque analiticamente utilizando
parâmetros modelados via elementos finitos. A seção seguinte procura trazer uma visão
geral das abordagens de modelagem e estratégias de cálculo das referências ótimas de
trabalhos apresentados na literatura.

2.3.1.3 Visão geral dos métodos feedforward

É possível distinguir três etapas nas propostas de solução feedforward para mitigação
de ondulações de torque em MSIPs não senoidais:

1. Obtenção do modelo adequado de torque da MSIP, incorporando as fontes da
produção de ondulações de torque;

2. Solução do modelo de torque para obtenção das referências otimizadas de controle;

3. Implementação de um esquema de controle adequado para rastreio das referências
otimizadas;

2.3.1.4 Modelagem do torque eletromagnético em abordagens feedforward

Ao longo das últimas três décadas autores têm estudado o problema das ondulações
de torque com diferentes níveis de complexidade e profundidade no modelo de torque das
MSIPs. O nível de complexidade adotado nos trabalhos tem relação não apenas com a
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limitação do estado da arte da época mas também com a topologia e as fontes da máquina
alvo.

Em uma organização gradativa de complexidade de modelagem do torque eletro-
magnético no contexto da redução de ondulação de torque, pode-se identificar que os
trabalhos fazem as seguintes adoções:

• Modelagem do torque de MSIPSR utilizando FCEMs não senoidais a vazio - As
máquinas de ímã na superfície do rotor foram os primeiros alvos de estudos de
redução de ondulações de torque [14]. Nessa topologia de máquina, as ondulações
de torque estão, sobretudo, relacionadas ao conteúdo harmônico das FCEMs e
torque de borda4. Os primeiros trabalhos dessa linha de pesquisa baseiam-se em
modelos de torque considerando as componentes harmônicas das FCEMs e cogging
torque em vazio. Ou seja, despreza-se os efeitos que o carregamento da máquina tem
sobre o comportamento das componentes harmônicas de FCEM e torque de borda
[14,25,32,33,43,44,119,124–133]

• Modelagem do torque de MSIPIRs utilizando FCEMs não senoidais a vazio e
indutâncias senoidais sem saturação - Máquinas de ímã no interior do rotor contam
com a contribuição das indutâncias na produção de torque eletromagnético. Em
função disso, os modelos de torque precisam incluir sua participação para análise das
ondulações de torque e derivação de soluções feedforward. Em [134], [17] e [19] utiliza-
se um modelo de torque para MSIPIR negligenciando as componentes harmônicas de
indutância e os efeitos de carregamento e saturação nas indutâncias e FCEMs. Ainda
em [17] o torque de borda é considerado, porém também sem considerar efeitos de
carregamento.

• Modelagem do torque de MSIPIRs utilizando FCEMs não senoidais a vazio e
indutâncias não senoidais sem saturação - Trabalhos como [16] e [75] propõem
considerar no modelo de torque eletromagnético, além das componentes harmônicas
de FCEM, também componentes harmônicas nas indutâncias da máquina. Esses
parâmetros são assumidos constantes em relação ao carregamento;

• Modelagem do torque de MSIPIRs utilizando FCEMs não senoidais a vazio e
indutâncias senoidais com efeito de saturação - Trabalhos como [78], [38] e [135]
modelam o torque considerando FCEMs não senoidais e indutâncias senoidais. Apesar
das indutâncias não possuírem componentes harmônicas, esses trabalhos incluem o
efeito da saturação das indutâncias no modelo do torque. Distorções na forma de
onda de FCEM e indutâncias por carregamento são desconsideradas;

4 Quando considerada a estratégia de controle vetorial FOC.
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• Modelagem do torque de MSIPIRs utilizando FCEMs não senoidais a vazio e
indutâncias não senoidais com efeito de saturação - Em [65] é proposto um modelo
analítico de torque que considera, além de FCEM não senoidal, os efeitos da saturação
e carregamento nas indutâncias não senoidais de uma IPMSM;

• Modelagem do torque de MSIPIRs considerando, ainda que indiretamente, FCEM
não senoidais com efeito de carga e indutâncias não senoidais com efeito de saturação
- Nos trabalhos [18] e [136] os efeitos de carregamento nas FCEMs e indutâncias
são incorporados no modelo do torque, cobrindo mudança das magnitudes dessas
grandezas em função da saturação e deformação das formas de onda devido ao
carregamento. O modelo de torque empregado nesses trabalhos não é puramente
analítico, mas sim modelo numérico, obtido experimentalmente em [18] e híbrido em
[136].

• Modelagem do torque de MSIPIRs considerando efeito de carregamento e tempe-
ratura em FCEMs e indutâncias não senoidais - O modelo proposto em [123] é
numérico e baseado em uma dezena de tabelas de consulta (Lookup Tables - LUTs)
tridimensionais, consultadas com as informações em tempo real de correntes, po-
sição e corrigidas em função da temperatura. O modelo contempla componentes
harmônicas espaciais de FCEM e indutâncias, saturações diretas e cruzadas e efeitos
de temperatura no motor além de torque de borda com efeitos de carregamento e
temperatura. Em [76] o torque não é modelado em função da temperatura, porém
seu efeito é avaliado experimentalmente.

Em um visão geral das diferentes abordagens de modelagem de torque em MSIPs não
senoidais, nota-se o esforço de trabalhos mais recentes em enriquecer o modelo para incluir
efeitos como saturação direta e cruzada, temperatura e demais efeitos de carregamento
nas grandezas eletromagnéticas, além das componentes harmônicas espaciais.

O ponto comum dos trabalhos mais completos em suas modelagens é manter
o formato analítico de cálculo do torque a partir de elementos circuitais, porém com
parâmetros modelados numericamente para incluir os efeitos necessários e desejados. É
importante ressaltar que quanto mais completo e complexo for o modelo matemático do
torque, mais complexo é o desafio de definir soluções para redução das ondulações de
torque, como discutido na seção seguinte.

2.3.1.5 Estratégias de solução em abordagens feedforward

A seguinte etapa das estratégias feedforward de mitigação ativa de ondulações de
torque é a metodologia para definir as ótimas referências de controle baseado no modelo
de torque. Comumente são adotadas estruturas de controle nas quais as correntes de
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estator são as variáveis de controle e então, nesta etapa tem-se o objetivo de encontrar as
referências de correntes ótimas que minimizam as ondulações de torque.

É amplamente reconhecido que existem infinitas possibilidades e combinações de
valores de corrente de estator que atendem esse requisito. Por isso, adota-se um critério
adicional para a auxiliar na definição de uma solução. Usualmente, o critério empregado é
o de mitigação das ondulações de torque com o menor valor de magnitude de corrente
do estator possível, buscando produzir torque sem ondulações com mínima produção de
perdas Joule no enrolamento do estator.

Esse critério alia-se ao, bem difundido, conceito de operação em Máximo Torque
por Ampère (MTPA) ou Máximo Torque por Corrente (MTPC). Para máquinas senoidais,
o operação em MTPA significa alimentar a máquina com uma combinação de magnitude
e fase das correntes do estator que atenda a demanda de torque eletromagnético com
o menor módulo instantâneo de corrente do estator possível. No cenário de MSIPs não
senoidais, esse requisito é adicionado ao de redução de ondulações de torque para ajudar a
definir as correntes ótimas de estator e assim produzir torque suave com a menor corrente
de estator possível.

Esse problema de otimização é, em resumo, apresentado na forma
Encontrar i a fim de
Minimizar |i|
Sujeito à Te = T ref

e ,

(2.1)

em que i é o vetor de corrente do estator, |i| é o módulo do vetor de corrente do estator,
Te é o modelo de torque e T ref

e é a referência de torque. Em (2.1): T ref
e é a variável de

entrada do problema; i é a variável de saída; |i| pode ser calculado como a norma L2 de i;
e Te é calculado a partir do modelo de torque, tal como discutido na Seção 2.3.1.4.

Diversas abordagens e ferramentas são utilizadas para solucionar o problema (2.1),
que podem ser agrupadas em:

• Soluções numéricas:

– Método Gauss Newton [16];

– Algoritmo Genético ou outros sistemas inteligentes [17, 19,20,78];

– Busca exaustiva [18].

• Soluções analíticas:

– Soluções subótimas/aproximadas [85,133,137];

– Multiplicador de Lagrange [126,131,138–141];

– Análise de gradiente de torque [75,142];
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– Teoria da potência instantânea [19,25,26,29,129,143–148];

– Análise geométrica [32,91];

– Expansão em série de Fourier do modelo de torque [14,33,124,149–152];

– Alternativos referenciais de orientação do modelo da máquina e torque [135,
142,148,153–157].

As metodologias de solução numérica podem se basear em modelos de torque
analíticos com parâmetros circuitais [17,19], modelos numéricos de elementos finitos [20] ou
mesmo modelos empíricos [18]. Essas metodologias de busca da solução ótima usualmente
tendem a ter maior custo computacional e não são processadas em tempo real diretamente
na aplicação, mas pré-processadas offline, fora da aplicação, utilizando recursos computa-
cionais com mais poder de processamento e outras ferramentas de apoio. Em efeito, essas
metodologias usualmente tem o objetivo de mapear numericamente as soluções ótimas
e armazená-las na forma de LUTs ou outra estratégia (rede neural [19, 32]) para serem
consultadas em tempo real pelo algoritmo de controle.

Por outro lado, percebe-se nos trabalhos do grupo de soluções analíticas uma
intenção de oferecer equações em forma fechada para a solução do problema de referências
ótimas de corrente. Tal solução analítica tende a ser de mais fácil adaptação a outras
máquinas com outros parâmetros e prover uma solução de forma mais ágil. Porém, quanto
mais fenômenos são incorporados no modelo do torque, mais complexa é a solução e mais
dependente do mapeamento numérico dos parâmetros circuitais.

Ainda, as soluções analíticas em forma fechada são resultado das considerações
feitas em sua dedução a respeito de saturação, efeitos de carregamento, presença de torque
de borda, interação entre harmônicos espaciais e etc. Assim, é importante estar ciente
das limitações das soluções em relação a quais fenômenos são considerados e quais são
negligenciados nas propostas.

Em [85,133], negligencia-se a contribuição das componentes harmônicas de FCEM
de eixo direto na corrente ótima de referência no controle de MSIPs de ímã na superfície.

Em [25,29,30,32,91,118,118,126,131,138,140,141] as equações das soluções ótimas
de corrente do estator consideram todo espectro harmônicos das FCEMs. No entanto, as
soluções atendem apenas MSIPs de ímã na superfície, sem considerar relutância, saturações,
efeitos de carregamento ou torque de borda.

Em [153–156], ao invés de propor equações em forma fechada para referências
ótimas, os autores propõem novos referenciais para se orientar o modelo da MSIPs de ímã
na superfície não senoidal de maneira que, nos novos referenciais, referências constantes de
corrente de eixo direto e em quadratura conduzirão a apropriadas correntes harmônicas no
estator para redução das ondulações de torque. As propostas mencionadas são válidas para
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máquinas de ímã na superfície do rotor e em [135,142,157] são expandidas para MSIPs
de ímã no interior do rotor. No entanto, essa expansão não considera apropriadamente
operação MTPA para redução das ondulações de torque.

Em [139] é proposta uma equação em forma fechada para magnitude e fase de
referência ótima das componentes harmônicas da corrente do estator em função da compo-
nente fundamental para MSIPs de ímã no interior do rotor. Embora a solução incorpore
o torque de borda e a modificação das indutâncias em função o nível de carga, não são
considerados efeitos de saturação cruzada, efeitos de carregamento e a interação entre as
componentes harmônicas de corrente e fluxo do rotor na produção de torque médio.

Com base na análise apresentada nesta Seção, as vantagens e desvantagens dos
métodos feedfoward podem ser organizadas da seguinte forma:

• Vantagens:

– Solução instantânea - As soluções feedforward, seja na forma de consulta à
solução numérica ou modelos analíticos, oferecem o valor instantâneo para cada
ponto de operação da máquina. Diferentemente, as soluções feedback requerem
processo iterativo para convergência;

– Não requer esquema de monitoramento direto ou indireto das ondulações -
as soluções feedforward requerem usualmente apenas medidas de posição da
máquina e/ou correntes para consulta à solução numérica ou modelos analíticos;

– As soluções feedforward costumam ser produzidas visando operação MTPA
da máquina, ou seja, buscando o ótimo compromisso de amplitude e fase das
componentes harmônicas de corrente do estator para minimizar a magnitude
instantânea de corrente necessária para mitigação das ondulações de torque.

• Desvantagens:

– As soluções feedforward são usualmente propostas para mitigar as ondulações
provocadas pela própria MSIP e não pela carga ou acoplamento/transmissão
mecânica. Como apresentado, as soluções feedforward requerem modelagem das
ondulações de torque;

– Dificuldade de incorporar efeitos de temperatura, envelhecimento, saturação e
efeitos de carregamento das grandezas envolvidas na produção de torque;

– As soluções feedforward tendem a ser sensíveis a variações paramétricas.

2.3.1.6 Controladores em esquemas de redução de ondulações de torque

O requisito para um sistema de controle com objetivo de redução de ondulações
de torque é a capacidade, em regime ou dinamicamente, de produção de componentes
harmônicas de tensão para injeção das necessárias componentes harmônicas de corrente.
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Controladores Proporcional-Integral comumente empregados em esquemas de con-
trole convencionais de controle de corrente ou torque possuem uma limitação da banda
passante que pode não cobrir as frequências das ondulações. Ou seja, esses controladores
não têm capacidade apropriada de seguimento de referências harmônicas, necessárias nos
esquemas baseados em controle de corrente, ou a capacidade de rejeição a distúrbios
harmônicos, relativos aos esquemas de controle de torque [158].

Nesse sentido, diversos controladores tem sido utilizados na literatura para atender
a necessidade de injeção de correntes harmônicas em esquemas de controle para redução
de ondulação de torque em acionamentos com MSIPs:

• Controlador de aprendizagem iterativa [34,120];

• Controlador repetitivo [133,159];

• Controlador ressonante [17,36,38,73,76,78,86,87,139,160,161]

• Controlador por modos deslizantes [147,162];

• Controle preditivo [25,30];

• Controle deadbeat [158];

• Controle de histerese [85,146,163,164];

• Controle em múltiplos referenciais síncronos [74,128,130,165–169].

Os controladores mencionados estão inseridos no contexto das estratégias ativas de
redução de ondulações de torque, feedback ou feedfoward, e são empregados não apenas em
esquemas de controle de corrente, mas também em esquemas de controle de torque e outros
esquemas alternativos. Os numerosos trabalhos presentes na literatura com uso de diferentes
controladores demonstram a eficácia desses controladores em atender a necessidade de
controle de componentes harmônicas de corrente. A escolha de qual controlador utilizar
fica a cargo, essencialmente, da avaliação do projetista a respeito das características de
cada estratégia, ponderando sobre, por exemplo, sensibilidade paramétrica, chattering,
frequência de chaveamento, dificuldade de sintonia e estabilidade.

Com foco nos controladores e no contexto das ondulações de torque, as contribui-
ções na literatura concentram esforços nas proposições de modificações e melhorias dos
controladores bem como aumento da oferta de opções alternativos esquema de controle.

2.3.1.7 Desafios e oportunidades das técnicas de mitigação de ondulações de torque

Com base na análise da literatura é possível apontar algumas frentes de oportuni-
dades de contribuição na área de redução ativa de ondulações de torque em acionamentos
com MSIP.
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Inicialmente pode-se mencionar a investigação de estruturas de controles alternativas
para mitigação de ondulações de torque. Estrutura baseada em controle de corrente é
a mais utilizada. No entanto, a adaptação de diferentes estratégias de controle, com
diferentes variáveis de controle, é um tópico pouco explorado na literatura e que tem
motivado trabalhos deste autor, como [20,25,118].

Pode-se mencionar também o enriquecimento dos modelos de torque de MSIPs não
senoidais. Ao longo das últimas décadas nota-se a crescente profundidade e melhoramento
dos modelos de torque e soluções para mitigação das ondulações de torque. A inclusão de
efeitos de temperatura, efeitos de carregamento e utilização de componentes harmônicas
de eixo 0 são tópicos em aberto para investigações que podem fomentar trabalhos.

Ainda, é possível notar no estado da arte que os trabalhos têm investigado e
proposto técnicas de mitigação ativa de ondulações de torque essencialmente para operação
em baixa velocidade e usualmente são elencadas as seguintes razões:

• Limitação de tensão - A injeção de componentes harmônicas de corrente requer
componentes harmônicas adicionais de tensão. Sobretudo em velocidades altas,
próximas ou na condição de enfraquecimento de campo, a limitação de tensão do
barramento CC afeta a possibilidade de injeção de componentes harmônicas de
tensão e assim afeta a eficácia da mitigação das ondulações de torque [17,170,171];

• Inércia mecânica - Em diversas aplicações o conjunto mecânico do acionamento
comporta-se similarmente a um filtro passa baixas. Assim, à medida em que a o
sistema acelera, a frequência das ondulações de torque aumentam e ultrapassam
a frequência de corte do sistema mecânico de forma que os efeitos das ondulações
de torque de frequências fora da largura de banda do sistema mecânico se tornam
menos significativos [18];

• Dificuldade de injeção de alta frequência - A frequências das componentes harmônicas
de corrente para mitigação das ondulações de torque são múltiplas da frequência
fundamental. A medida em que a máquina é acionada em altas velocidades, além das
limitações anteriormente mencionadas, existe a dificuldade de rastreio de referências
de alta frequência pelos controladores de corrente, ou torque, em função das limitadas
bandas passantes. Ainda, existe a dificuldade de efetiva aplicação de componentes
harmônicas de tensão de alta frequência com frequência limitada de PWM.

As razões apontadas na literatura revelam as visões dos autores sobre as dificuldades
práticas de rastreio e injeção de componentes harmônicas de tensão e corrente em altas
velocidades. Nesse sentido, considerando que MSIPs são requisitadas a operar em região
MTPA e enfraquecimento de campo, a escassez de propostas para injeção de harmônicos
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em alta velocidade constitui uma frente de oportunidade de contribuição ao estado da
arte [146].

Alinhado a isso, constitui um desafio a definição de referências ótimas de controle
para redução de ondulação de torque na região de enfraquecimento de campo.

2.4 Síntese do Capítulo

Este Capítulo apresenta uma visão geral das técnicas de mitigação ativa de ondu-
lações de torque em acionamentos com MSIP, expondo os desafios de engenharia deste
tópico e agrupando e apontando as diferentes contribuições dos trabalhos das últimas três
décadas conforme as etapas do procedimento geral das estratégias de mitigação.

Inicialmente, este Capítulo aponta os efeitos das ondulações de torque no aciona-
mento com MSIP. Tais efeitos são, de maneira geral, indesejados nas aplicações e motivam
autores na literatura a proporem estratégias para mitigá-las.

Em seguida, este Capítulo aponta uma ampla variedade de possíveis fontes de
ondulações de torque em acionamentos com MSIP que são alvo de investigações na
literatura. Com apresentado, as ondulações podem ser provocadas pela carga mecânica
acionada, sistema de transmissão mecânica ou pela própria MSIP. Das fontes de ondulação,
esse trabalho interessa-se por aquelas produzidas pela máquina em condição equilibrada e
em operação saudável provenientes das componentes harmônicas espaciais de indutância e
fluxo dos ímãs do rotor.

De maneira geral, a base da mitigação ativa de ondulações de torque é a injeção de
apropriadas componentes harmônicas de corrente de estator para induzir componentes
harmônicas de torque que se contraponham as ondulações originais. Para isso, os esquemas
convencionais de controle de MSIP precisam ser adaptados em alguns aspectos, conforme
analisado neste trabalho: adaptação da modelagem e cálculo das referências de controle; e
adaptação dos controladores.

Em relação ao cálculo apropriado de adaptadas referências de controle, este Capí-
tulo revisa as metodologias feedback e feedfoward, apontando suas respectivas vantagens,
desvantagens, limitações e desafios.

Em relação à adaptação do esquema de controladores, este Capítulo aponta a
variedade de controladores propostos para esse contexto.

A ampla variedade de ferramentas e estratégias propostas na literatura permite
mitigar ondulações de torque em acionamentos com MSIP considerando diversas fontes e
fenômenos. No entanto, é possível identificar lacunas nas soluções propostas que motivam
os desenvolvimentos dos Capítulos seguintes desta tese, como a inclusão da participação
de componentes harmônicas de sequência zero e esquemas alternativos de controle.
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3 MODELO DINÂMICO DE MSIPS NÃO SENOIDAIS

Este capítulo apresenta o desenvolvimento do modelo matemático de circuito equi-
valente e de torque eletromagnético de MSIPs trifásicas não senoidais para análise dinâmica
em tempo contínuo. O desenvolvimento desse capítulo assume as seguintes considerações:
a MSIP é trifásica com enrolamentos independentes, simétricos e equilibrados; perdas
no ferro são negligenciadas; efeitos da temperatura sobre os parâmetros da máquina são
negligenciados; e efeitos de carregamento no fluxo do rotor são negligenciados.

Os modelos apresentados nesse capítulo fundamentam as análises e proposições
dos capítulos seguintes.

3.1 Modelo vetorial dinâmico em tempo contínuo de MSIPs não senoidais

A Figura 3 ilustra, de maneira simplificada, uma MSIP trifásica, de enrolamentos
de fases a, b, e c, com ímã no interior do rotor de um par de polos com os eixos de
referenciais de orientação abc, αβ0 e dq0 (Apêndice A).

No circuito do estator, o vetor de fluxo magnético total ψabc por cada fase abc do
estator é

ψabc(iabc, θe) = ψs,abc(iabc, θe) + λabc(θe), (3.1)

em que iabc = [ia ib ic]T é o vetor de correntes de fase do estator; θe é a posição elétrica
do rotor; ψabc(iabc, θe) = [ψa(iabc, θe) ψb(iabc, θe) ψc(iabc, θe)]T é o vetor de fluxo total por
cada enrolamento de fase do estator em função da corrente do estator e posição elétrica;
ψs,abc(iabc, θe) = [ψs,a(iabc, θe) ψs,b(iabc, θe) ψs,c(iabc, θe)]T é a parcela de ψabc(iabc, θe) que é
produzida pelos enrolamentos do estator; e λabc(θe) = [λa(θe) λb(θe) λc(θe)]T é a parcela de
ψabc(iabc, θe) proveniente dos ímãs do rotor. Efeitos de saturação direta, saturação cruzada
e componentes harmônicas espaciais são contempladas na dependência de ψabc(iabc, θe) e
ψs,abc(iabc, θe) em relação às correntes do estator iabc e posição elétrica θe. Apenas efeitos
de harmônicos espaciais são considerados no fluxo concatenado do rotor, de forma que do
fluxo do rotor é dependente apenas da posição elétrica, λabc(θe).

O fluxo ψs,abc(iabc, θe) pode ser modelado em função das correntes de estator e



56

Figura 3 – Representação física simplificada de uma máquina síncrona trifásica de ímã
permanente no interior do rotor com um par de polos, junto dos eixos dos
referenciais de orientação.

Fonte: o autor.

matriz de indutâncias aparentes Labc(iabc, θe), de forma que1

ψs,abc(iabc, θe) = Labc(iabc, θe) iabc
ψs,a(iabc, θe)
ψs,b(iabc, θe)
ψs,c(iabc, θe)

 =


Laa(iabc, θe) Mab(iabc, θe) Mac(iabc, θe)
Mba(iabc, θe) Lbb(iabc, θe) Mbc(iabc, θe)
Mca(iabc, θe) Mcb(iabc, θe) Lcc(iabc, θe)



ia

ib

ic

 ,
(3.2)

em que Laa(iabc, θe), Lbb(iabc, θe) e Lcc(iabc, θe) são as autoindutâncias em função das
correntes da corrente do estator e posição elétrica; e Mab(iabc, θe), Mac(iabc, θe), Mba(iabc, θe),
Mbc(iabc, θe), Mca(iabc, θe), Mcb(iabc, θe) são as indutâncias mútuas entre fases em função
das correntes do estator e posição elétrica.

A partir da Figura 3 e da Lei de Faraday escreve-se a equação de tensões do circuito
do estator como

va′b′c′ = Riabc + dψabc(iabc, θe)
dt

+ va′′b′′c′′ , (3.3)

em que va′b′c′ = [va′ vb′ vc′ ]T é o vetor de potenciais nos terminais a′b′c′ das fases do estator;
1 Alternativamente, o comportamento do fluxo do estator pode ser modelado diretamente como

uma LUT n-dimensional em função das n variáveis que afetam seu comportamento [123]



57

va′′b′′c′′ = [va′′ vb′′ vc′′ ]T é o vetor de potenciais nos terminais a′′b′′c′′ do estator; e R é o
valor de resistência das fases do estator, considerada igual nas fases da MSIP.

Estabelecendo que

vabc =


va

vb

vc

 =


va′

vb′

vc′

−

va′′

vb′′

vc′′

 =


va′ − va′′

vb′ − vb′′

vc′ − vc′′

 (3.4)

seja o vetor de tensões de fase entre os terminais a′b′c′ e a′′b′′c′′, a equação de tensões (3.3)
é reescrita na forma

vabc = Riabc + dψabc(iabc, θe)
dt

. (3.5)

O agrupamento de (3.1), (3.2) e (3.5) resume o modelo o modelo dinâmico da
máquina utilizando grandezas em referencial estacionário abc e escolhendo o fluxo do
estator ψabc(iabc, θe) como variável de estado, tal que

dψabc(iabc, θe)
dt

= vabc −Riabc

ψabc(iabc, θe) = Labc(iabc, θe) iabc + λabc(θe)
(3.6)

ou

d

dt


ψa(iabc, θe)
ψb(iabc, θe)
ψc(iabc, θe)

 =


va

vb

vc

−R

ia

ib

ic



ψa(iabc, θe)
ψb(iabc, θe)
ψc(iabc, θe)

 =


Laa(iabc, θe) Mab(iabc, θe) Mac(iabc, θe)
Mba(iabc, θe) Lbb(iabc, θe) Mbc(iabc, θe)
Mca(iabc, θe) Mcb(iabc, θe) Lcc(iabc, θe)



ia

ib

ic

+


λa(θe)
λb(θe)
λc(θe)

.
(3.7)

O modelo (3.7) pode ser representado no referencial dq0 girante, síncrono à posição
elétrica θe do rotor, utilizando a matriz de transformação invariante à potência (Apêndice A)

T =
√

2
3


cos(θe) cos(θe−2π/3) cos(θe+2π/3)
−sen(θe) −sen(θe−2π/3) −sen(θe+2π/3)
√

2/2
√

2/2
√

2/2

 . (3.8)

Com (3.8), uma dada variável genérica abc xabc = [xa xb xc]T é expressa no
referencial dq0 como xdq0 = [xd xq x0]T através de

xdq0 = Txabc. (3.9)

e a transformação inversa de xdq0 para xabc é

xabc = T−1xdq0. (3.10)
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A aplicação de (3.9) e (3.10) em (3.5) permite reescrever o modelo dinâmico da
MSIP no referencial dq0 tal que

Tvabc = T R iabc + T dψabc(iabc, θe)
dt

vdq0 = Ridq0 + T d (T−1ψdq0(idq0, θe))
dt

vdq0 = Ridq0 + T
(
dT−1
dt

ψdq0(idq0, θe) + T−1dψdq0(idq0, θe)
dt

)

vdq0 = Ridq0 + T
(
dT−1

dθe

dθe

dt
ψdq0(idq0, θe) + T−1dψdq0(idq0, θe)

dt

)

vdq0 = Ridq0 + ωeJψdq0(idq0, θe) + dψdq0(idq0, θe)
dt

(3.11)

em que ωe = dθe/dt é a velocidade elétrica do rotor e J é uma matriz de rotação tal que

J = T
dT−1
dθe

=


0 −1 0
1 0 0
0 0 0

 . (3.12)

A expansão de (3.11) na forma matricial é expressa por
vd

vq

v0

 = R


id

iq

i0

+ ωe


−ψq(idq0, θe)
ψd(idq0, θe)

0

+ d

dt


ψd(idq0, θe)
ψq(idq0, θe)
ψ0(idq0, θe)

 . (3.13)

A transformação de referencial também é aplicada ao modelo de fluxo do estator
(3.2) utilizando (3.9) e (3.10), resultando em

Tψabc(iabc, θe) = T Labc(iabc, θe) iabc + T λabc(θe)

ψdq0(idq0, θe) = T Labc(iabc, θe) (T−1idq0) + λdq0(θe)

ψdq0(idq0, θe) = Ldq0(idq0, θe)idq0 + λdq0(θe)

(3.14)

em que

Ldq0(idq0, θe) = TLabc(iabc, θe)T−1 =


Ldd(idq0, θe) Mdq(idq0, θe) Md0(idq0, θe)
Mdq(idq0, θe) Lqq(idq0, θe) Mq0(idq0, θe)
Md0(idq0, θe) Mq0(idq0, θe) L00(idq0, θe)

 .
(3.15)

A expansão de (3.14) na forma matricial é expressa como
ψd(idq0, θe)
ψq(idq0, θe)
ψ0(idq0, θe)

 =


Ldd(idq0, θe) Mdq(idq0, θe) Md0(idq0, θe)
Mdq(idq0, θe) Lqq(idq0, θe) Mq0(idq0, θe)
Md0(idq0, θe) Mq0(idq0, θe) L00(idq0, θe)



id

iq

i0

+


λd(θe)
λq(θe)
λ0(θe)

 .
(3.16)
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O agrupamento de (3.11) e (3.14) resume o modelo dinâmico da máquina utilizando
grandezas em referencial síncrono dq0 orientado na posição elétrica θe e adotando o fluxo
do estator ψdq0(idq0, θe) como variável de estado tal que


dψdq0(idq0, θe)

dt
= vdq0 −Ridq0 − ωeJψdq0(idq0, θe)

ψdq0(idq0, θe) = Ldq0(idq0, θe)idq0 + λdq0(θe)
(3.17)

ou

d

dt


ψd(idq0, θe)
ψq(idq0, θe)
ψ0(idq0, θe)

 =


vd

vq

v0

−R

id

iq

i0

− ωe


−ψq(idq0, θe)
ψd(idq0, θe)

0



ψd(idq0, θe)
ψq(idq0, θe)
ψ0(idq0, θe)

 =


Ldd(idq0, θe) Mdq(idq0, θe) Md0(idq0, θe)
Mdq(idq0, θe) Lqq(idq0, θe) Mq0(idq0, θe)
Md0(idq0, θe) Mq0(idq0, θe) L00(idq0, θe)



id

iq

i0

+


λd(θe)
λq(θe)
λ0(θe)


(3.18)

O modelo dinâmico (3.17) pode ser alternativamente expresso escolhendo o vetor
de corrente do estator idq0 como variável de estado. Para isso, substitui-se o modelo de
fluxo ψdq0(idq0, θe) (3.14) no modelo de tensão (3.17). Inicialmente, as derivadas de fluxo
são calculadas pela regra da cadeia como

dψdq0(idq0, θe)
dt

= ∂ψdq0(idq0, θe)
∂idq0

d idq0

dt
+ ωe

∂ψdq0(idq0, θe)
∂θe

. (3.19)

Em (3.19) o termo ∂ψdq0(idq0, θe)/∂idq0 é usualmente nomeado na literatura como
indutância incremental e neste desenvolvimento é representada por Linc

dq0(idq0, θe) tal
que [123]

Linc
dq0(idq0, θe) =



∂ ψd(idq0, θe)
∂id

∂ ψd(idq0, θe)
∂iq

∂ ψd(idq0, θe)
∂i0

∂ ψq(idq0, θe)
∂id

∂ ψq(idq0, θe)
∂iq

∂ ψq(idq0, θe)
∂i0

∂ ψ0(idq0, θe)
∂id

∂ ψ0(idq0, θe)
∂iq

∂ ψ0(idq0, θe)
∂i0


. (3.20)

O modelo de indutâncias incremental pode ser obtido pela derivada numérica do
modelo LUT de fluxo [172] (em tempo real ou offline), ou pela derivada do modelo (3.14),
considerando o modelo de indutâncias analítico ou na forma de LUT. Em máquinas em que
a saturação magnética é desprezável e o fluxo do rotor não sofre efeitos de carregamento
Linc

dq0(idq0, θe) é igual a Ldq0(idq0, θe).



60

Ainda em (3.19), o termo ∂ψdq0(idq0, θe)/∂θe é desenvolvido com base em (3.14) de
forma a obter-se

∂

∂θe

(
ψdq0(idq0, θe)

)
= ∂

∂θe

(
Ldq0(idq0, θe)idq0 + λdq0(θe)

)
∂ψdq0(idq0, θe)

∂ θ
= ∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

idq0 + dλdq0(θe)
d θe

.

(3.21)

A aplicação de (3.20) e (3.21) em (3.19) resulta em
dψdq0(idq0, θe)

dt
= Linc

dq0(idq0, θe)
d idq0

dt
+ ωe

∂Ldq0(idq0, θe)
∂θe

idq0 + ωe
dλdq0(θe)
dθe

(3.22)

A substituição de (3.14) e (3.22) em (3.17) permite reescrevê-la como

vdq0 = Ridq0 + ωeJψdq0(idq0, θe) + dψdq0(idq0, θe)
dt

= Ridq0 + ωeJ (Ldq0(idq0, θe)idq0 + λdq0(θe)) +Linc
dq0(idq0, θe)

d idq0

dt
+

+ωe
∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

idq0 + ωe
dλdq0(θe)
dθe

= Ridq0 + ωe

(
JLdq0(idq0, θe) + ∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

)
idq0 +Linc

dq0(idq0, θe)
d idq0

dt
+

+ωe

(
Jλdq0(θe) + dλdq0(θe)

dθe

)
.

(3.23)

Isolando a derivada de corrente no modelo (3.23) tem-se então

d idq0

dt
=
(
Linc

dq0

)−1
[
vdq0 −Ridq0 − ωe

(
JLdq0(idq0, θe) + ∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

)
idq0+

−ωe

(
Jλdq0(θe) + dλdq0(θe)

dθe

)]
.

(3.24)

As expressões (3.18) e (3.24) resumem as possíveis representações do modelo
dinâmico de uma MSIP trifásica não senoidal expresso em referencial síncrono dq0 orientado
na posição rotórica θe. Esses modelos dependem das correntes do estator idq0, posição
elétrica θe, modelo de fluxo do estator ψdq0(idq0, θe), modelo de indutâncias Ldq0(idq0, θe)
e modelo de fluxo do rotor λdq0(θe). Tais modelos de fluxos e indutâncias podem ser
implementados na forma de funções aproximadoras, tabelas de consulta ou mesmo sistemas
inteligentes [19,123].

3.2 Modelo de torque eletromagnético de MSIPs não senoidais

O modelo matemático do torque eletromagnético total TeT produzido por uma MSIP
trifásica é obtido pela análise da coenergia do sistema tal que, no referencial estacionário
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abc [18, 123,137],

TeT = Te + Tcog (3.25)

TeT = np

(
1
2i

T
abc

dLabc(iabc, θe)
dθe

iabc + iTabc

dλabc(iabc, θe)
dθe

)
+ Tcog (3.26)

em que Te é a parcela de TeT relativa ao torque mútuo e de relutância e Tcog é
a componente de torque de borda produzida pela MSIP. Considerando que Tcog não é
diretamente controlável, mas compensável por Te para resultar em TeT suave, considera-se
a seguir a análise da parcela Te = TeT − Tcog.

A expressão de torque eletromagnético Te (3.26) é representada no referencial
síncrono dq0 utilizando a transformação T (3.8) (Apêndice A), as definições (3.12) e (3.15)
de forma que

Te = (T−1idq0)T
np

[
1
2
∂ (T−1Ldq0(idq0, θe)T )

∂θe

T−1idq0 + d (T−1λdq0(θe))
dθe

]

= (idq0)T (T−1)T
np

[
1
2

(
dT−1

dθe

Ldq0(idq0, θe)T + T−1∂Ldq0(idq0, θe)
∂θe

T+

+ T−1Ldq0(idq0, θe)
dT

dθe

)
T−1idq0 + dT−1

dθe

λdq0(θe) + T−1dλdq0(θe)
dθe

]

= iTdq0np

[
1
2

(
T
dT−1

dθe

Ldq0(idq0, θe) + ∂Ldq0(idq0, θe)
∂θe

+Ldq0(idq0, θe)
dT

dθe

T−1
)
idq0+

+T dT
−1

dθe

λdq0(θe) + dλdq0(θe)
dθe

]

= iTdq0np

[
1
2

(
JLdq0(idq0, θe) + ∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

−Ldq0(idq0, θe)J
)
idq0+

+ Jλdq0(θe) + dλdq0(θe)
dθe

]
.

(3.27)

A expressão de torque eletromagnético (3.27), representado em função das indu-
tâncias e fluxo do rotor, pode ser também expressa alternativamente em função do fluxo
do estator ψdq0(idq0, θe). Para isso, recupera-se (3.14)

ψdq0(idq0, θe) = Ldq0(idq0, θe)idq0 + λdq0(θe) (3.28)

e (3.21)
∂ψdq0(idq0, θe)

∂θe

= ∂Ldq0(idq0, θe)
∂θe

idq0 + dλdq0(θe)
dθe

. (3.29)
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Com base em (3.28) e (3.29) manipula-se a expressão de torque eletromagnético
(3.27) tal que

Te = iTdq0
np

2

[(
JLdq0(idq0, θe) + ∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

−Ldq0(idq0, θe)J
)
idq0 + 2Jλdq0(θe)+

+2dλdq0(θe)
dθe

]

= iTdq0
np

2

[
JLdq0(idq0, θe)idq0 + 2Jλdq0(θe)−Ldq0(idq0, θe)Jidq0+

+∂Ldq0(idq0, θe)
∂θe

idq0 + 2dλdq0(θe)
dθe

]

= iTdq0
np

2

[
J (Ldq0(idq0, θe)idq0 + 2λdq0(θe))−Ldq0(idq0, θe)Jidq0+

+
(
∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

idq0 + dλdq0

dθe

)
+ dλdq0(θe)

dθe

]

= iTdq0
np

2

[
2Jψdq0(idq0, θe)− (JLdq0(idq0, θe) +Ldq0(idq0, θe)J) idq0+

+∂ψdq0(idq0, θe)
∂θe

+ dλdq0(θe)
dθe

]

= iTdq0
np

2

(
2Jψdq0(idq0, θe) + ∂ψdq0(idq0, θe)

∂θe

+ dλdq0(θe)
dθe

)
+

−

������������������������: 0

np

2 i
T
dq0 (JLdq0(idq0, θe) +Ldq0(idq0, θe)J) idq0

= iTdq0 np

(
1
2
∂ψdq0(idq0, θe)

∂θe

+ Jψdq0(idq0, θe) + 1
2
dλdq0(θe)
dθe

)
.

(3.30)

As expressões de torque eletromagnético (3.27) e (3.30) são possíveis representações
do modelo de torque utilizando modelos de indutância em (3.27) ou modelo de fluxo do
estator e rotor em (3.30).

Essas expressões podem ser manipuladas de forma que

Te = iTdq0Edq0 = idq0 ·Edq0 = id Ed + iq Eq + i0 E0 (3.31)

em que ‘·’ denota o produto interno entre o vetor de corrente idq0 e o vetor Edq0 =
[Ed Eq E0]T , que é definido aqui como Força Contraeletromotriz de Coenergia Normalizada
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pela velocidade mecânica (FCEMCN), tal que, baseado em (3.27), pode ser expressa como

Edq0 = np

(
1
2

(
JLdq0(idq0, θe) + ∂Ldq0(idq0, θe)

∂θe

−Ldq0(idq0, θe)J
)
idq0+

Jλdq0(θe) + dλdq0(θe)
dθe

)
.

(3.32)

Em (3.32), as componentes de Eadq0 são escritas, omitindo a dependência de
carregamento e posição, como

Ed = np

2

(dLdd

dθe

− 2Mdq

)
id +

(
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
iq+

+
(
dMd0

dθe

−Mq0

)
i0 + 2dλr,d

dθe

− 2λr,q

 (3.33)

Eq = np

2

(dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
id +

(
dLqq

dθe

+ 2Mdq

)
iq+

+
(
dMq0

dθe

+Md0

)
i0 + 2dλr,q

dθe

+ 2λr,d

 (3.34)

E0 = np

2

(dMd0

dθe

− Mq0

)
id +

(
dMq0

dθe

+ Md0

)
iq +

(
dL00

dθe

)
i0 + 2dλr,0

dθe

. (3.35)

Alternativamente, com base em (3.30) e (3.31), pode-se escrever as componentes
de FCEMCN em função do fluxo do estator ψdq0 tal que

Edq0 = np

(
1
2
∂ψdq0(idq0, θe)

∂θe

+ Jψdq0(idq0, θe) + 1
2
dλdq0(θe)
dθe

)
. (3.36)

As componentes de Eadq0 a partir de (3.36) são

Ed = np

2

(
∂ψd(idq0, θe)

∂θe

− 2ψq(idq0, θe) + dλd(θe)
dθe

)
, (3.37)

Eq = np

2

(
∂ψq(idq0, θe)

∂θe

+ 2ψd(idq0, θe) + dλq(θe)
dθe

)
(3.38)

e
E0 = np

2

(
∂ψ0(idq0, θe)

∂θe

+ dλ0(θe)
dθe

)
. (3.39)

As expressões (3.31) e (3.32) ou (3.36) resumem os modelos em referencial síncrono
dq0 que podem ser usadas para cálculo instantâneo, em transientes ou regime permanente,
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do torque eletromagnético de uma MSIP não senoidal a partir das correntes idq0, posição
elétrica θe e modelo de fluxo do estator ψdq0(idq0, θe) ou modelos de indutância Ldq0(idq0, θe)
e fluxo do rotor λdq0(θe). Assim como no modelo de circuito dinâmico da máquina da Seção
anterior, tais modelos de ψdq0(idq0, θe), Ldq0(idq0, θe) e λdq0(θe) podem ser implementados
na forma de funções aproximadoras, tabelas de consulta ou mesmo sistemas inteligentes [19,
123].

3.3 Síntese do Capítulo

Este Capítulo apresenta o modelo dinâmico generalizado orientado em referencial
síncrono do rotor de MSIPs trifásicas não senoidais.

Neste Capítulo, modela-se o comportamento da MSIP não senoidal nos eixos d, q
e 0 considerando componentes harmônicas no fluxo do rotor, componentes harmônicas nas
indutâncias próprias e mútuas e efeitos de carregamento nas indutâncias.

Ainda, o modelo de torque eletromagnético de MSIPs trifásicas não senoidais,
também considerando componentes harmônicas espaciais de eixo d, q e 0 bem como a
presença de torque de borda.

Neste Capítulo, introduz-se a grandeza vetorial de Força Contraeletromotriz de
Coenergia Normalizada (FCEMCN) a fim de reescrever o modelo generalizado de torque
eletromagnético e fundamentar a análise da operação em máximo torque por Ampère da
seção seguinte.
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4 MÁXIMO TORQUE POR AMPÈRE EM MSIPS NÃO SENOIDAIS

Este Capítulo analisa, baseado na teoria do produto cruzado da potência reativa
instantânea e multiplicadores de Lagrange, as condições generalizadas de operação em
MTPA de MSIPs não senoidais com circulação de componente zero corrente.

4.1 Teoria do produto cruzado para potência reativa instantânea

Introduzida em 1994, 1995 e 1996 por [173], [174] e [175], a teoria do produto
cruzado da potência reativa instantânea analisa o fluxo de potência em um circuito elétrico
definindo um conjunto de componentes instantâneas de potência elétricas no domínio do
tempo baseadas no relacionamento vetorial entre tensões e correntes [176]. Essa teoria
pode ser aplicada em sistemas elétricos polifásicos sem restrição sobre a forma de onda de
tensões ou correntes, independente da presença de componentes harmônicas ou desbalanços
nas fases. Além disso, é válida não somente para análise em regime permanente, mas
também para análise transitória.

Considerando sistemas trifásicos, essa teoria é usualmente apresentada e expressa
em termos de tensão e corrente em referencial abc ou αβ0 e se destaca entre teorias
precedentes ao propor que, além de potência ativa, as componentes zero de tensão e
corrente (em referencial αβ0) também produzem potência reativa devido a interação
cruzada com as componentes de tensão e corrente αβ, estendendo o conceito de potência
reativa das abordagens precedentes na literatura [176].

Essa teoria de potência instantânea é amplamente utilizada, por exemplo, para
controle de fluxo de potência em sistemas com harmônicos, incluindo compensadores ativos
baseados em conversores chaveados [22].

A definição de potência ativa instantânea P é a mesma adotada na maioria das
teorias de potência. Ela é definida como uma grandeza escalar resultante do produto
interno (produto escalar) dos vetores instantâneos de tensão e corrente de fase.

Em um circuito trifásico de tensão vabc = [va vb vc]T e corrente iabc = [ia ib ic]T no
referencial abc, a potência ativa instantânea P é escrita como [173–176]

P = vabc · iabc = vT
abc iabc = vaia + vbib + vcic. (4.1)

Ao aplicar a transformação de referencial abc para αβ0 invariante à potência
Tabc→αβ0 (Apêndice A), a potência ativa também pode ser expressa utilizando grandezas
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em referencial αβ0 como

P = vabc · iabc

P = vT
abc iabc

P =
(
T−1

abc→αβ0 vαβ0

)T(
T−1

abc→αβ0 iαβ0

)

P = vT
αβ0

�������������: I3((
T−1

abc→αβ0

)T

T−1
abc→αβ0

)
iαβ0

P = vT
αβ0 iαβ0 = vαβ0 · iαβ0 = vα iα + vβ iβ + v0 i0,

(4.2)

em que I3 é uma matriz identidade de ordem 3. A comparação entre (4.1) e (4.2) demonstra
a equivalência entre o cálculo da potência ativa utilizando grandezas abc ou αβ0 [22, 177].

Por outro lado, a teoria do produto cruzado da potência reativa instantânea define
a potência reativa como uma grandeza vetorial, resultante do produto cruzado entre tensão
e corrente tal que, em referencial abc [173–175],

Qabc := vabc × iabc =



∣∣∣∣∣∣ vb vc

ib ic

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣ vc va

ic ia

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣ va vb

ia ib

∣∣∣∣∣∣


=


vbic − vcib

vcia − vaic

vaib − vbia

 =


Qbc

Qac

Qab

 . (4.3)

Em referencial αβ0, o vetor de potência reativa é expresso como

Qabc = vabc × iabc

= (T−1
abc→αβ0vαβ0)× (T−1

abc→αβ0iαβ0)

= det
(
T−1

abc→αβ0

)((
T−1

abc→αβ0

)−1)T (
vαβ0 × iαβ0

)
= cof(T−1

abc→αβ0)
(
vαβ0 × iαβ0

)
= T−1

abc→αβ0(vαβ0 × iαβ0)

= T−1
abc→αβ0Qαβ0

(4.4)

tal que

Qαβ0 =


Qβ0

Q0α

Qαβ

 =


vβ i0 − v0 iβ

v0 iα − vα i0

vα iβ − vβ iα

 = vαβ0 × iαβ0 = Tabc→αβ0Qabc, (4.5)
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det(T−1
abc→αβ0) é o determinante de T−1

abc→αβ0 e cof(T−1
abc→αβ0) é a matriz de cofatores de

T−1
abc→αβ0. Conforme as propriedades elencadas no Apêndice A, det(T−1

abc→αβ0) = 1 e
cof(T−1

abc→αβ0) = T−1
abc→αβ0.

Complementarmente, a potência reativa total do sistema é dada pela norma do
vetor tal que [176]

|Qabc| =
√
Q2

bc +Q2
ac +Q2

ab

=
√
Qabc · Qabc

=
√
QT

abcQabc

=
√(
T−1

abc→αβ0Qαβ0

)T

T−1
abc→αβ0Qαβ0

=

√√√√QT
αβ0

�������������: I3((
T−1

abc→αβ0

)T
T−1

abc→αβ0

)
Qαβ0

=
√
QT

αβ0Qαβ0

=
√
Q2

β0 +Q2
0α +Q2

αβ

= |Qαβ0|.

(4.6)

Conforme (4.6) a potência reativa total em coordenadas abc |Qabc| é idêntica a
|Qαβ0|, devido a propriedade T−1

abc→αβ0 = T T
abc→αβ0.

A definição de potência aparente S é

S2 = P2 +Q2
abc = P2 +QT

abcQabc = |vabc|2|iabc|2 (4.7)

e a definição de fator de potência FP é

FP = P
S
. (4.8)

A teoria do produto cruzado resulta em potência reativa negativa Qαβ quando a
carga é indutiva. Para adaptar essa convenção para o caso das demais teorias que assumem
potência reativa positiva em caso de carga indutiva, faz-se a seguinte adaptação [176]

P = iabc · vabc = vabc · iabc (4.9)

e
Qabc := iabc × vabc = −vabc × iabc. (4.10)

Com (4.9) e (4.10) a potência ativa permanece inalterada enquanto o vetor de
potência reativa tem seu sentido invertido para que, em referencial αβ0, a potência reativa
Qαβ seja positiva para cargas indutivas.
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Nesse trabalho o sistema analisado é uma MSIP trifásica em que o modelo dinâmico
é tratado em coordenadas síncronas dq0 orientado na posição do rotor θe. Por isso a teoria
do produto cruzado é aqui adaptada do referencial estacionário αβ0 para dq0 utilizando a
matriz de transformação Tαβ0→dq0 (Apêndice A) de forma que

P = iαβ0 · vαβ0

P = iTαβ0 vαβ0

P =
(
T−1

αβ0→dq0idq0

)T(
T−1

αβ0→dq0vdq0

)

P = iTdq0
��������������: I3((
T−1

αβ0→dq0

)T

T−1
αβ0→dq0

)
vdq0

P = iTdq0 vdq0.

(4.11)

e

Qαβ0 = iαβ0 × vαβ0

= (T−1
αβ0→dq0idq0)× (T−1

αβ0→dq0vdq0)

= det
(
T−1

αβ0→dq0

)
(T−1

αβ0→dq0

)T(
idq0 × vdq0)

= cof
(
T−1

αβ0→dq0

)
(idq0 × vdq0)

= T−1
αβ0→dq0(idq0 × vdq0)

= T−1
αβ0→dq0Qdq0

(4.12)

em que

Qdq0 =


Qq0

Q0d

Qdq

 =


vq i0 − v0 iq

v0 id − vd i0

vd iq − vq id

 = Tαβ0→dq0Qαβ0 = Tαβ0→dq0

(
Tabc→αβ0Qabc

)
= TQabc.

(4.13)

Da mesma forma como mostrado em (4.6), uma vez que T T = T−1, |Qabc| =
|Qαβ0| = |Qdq0|. Assim, as propriedades de potência ativa e reativa no referencial dq0
permanecem inalteradas.

Dentre as propriedades da teoria do produto cruzado da potência reativa instantâ-
nea [175], destaca-se a propriedade de mínima corrente instantânea. De acordo com essa
propriedade, o módulo do vetor de corrente instantânea |iabc| se torna mínimo para trans-
mitir um dado valor de potência ativa instantânea P quando a potência reativa produzida
é nula (Qabc = 0), conduzindo a um fator de potência é máximo (FP = 1) [175]. Em
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outras palavras, a teoria da potência aponta que a máxima potência ativa P instantânea
para um dado |iabc| é conseguido com Qabc = 0 [175].

O fato desta propriedade alinhar-se ao conceito de operação MTPA em MSIPs
motivou autores a empregá-la no problema de estratégias de controle de MSIPs não
senoidais [25, 26, 29, 30, 118, 129, 135, 142, 157]. As seções seguintes analisam a condição
MTPA de MSIPs não senoidais e sua relação com a teoria do produto cruzado da potência
reativa instantânea.

4.1.1 Torque ativo e reativo em MSIPs

A partir da teoria da do produto cruzado da potência reativa instantânea é possível
estabelecer um paralelo com a produção de torque eletromagnético da MSIP e introduzir
a grandeza torque reativo.

Conforme apresentado na Seção 3.2 a expressão generalizada de torque eletromag-
nético de uma MSIP trifásica1 é resultado do produto interno entre correntes do estator
idq0 e FCEMCNs Edq0 tal que, repetindo (3.31),

Te = iTdq0Edq0 = idq0 ·Edq0 = id Ed + iq Eq + i0 E0. (4.14)

Reconhecendo que a expressão de torque (4.14) segue a definição de potência ativa
P em (4.11), introduz-se a grandeza torque reativo ϱdq0, alinhada com a definição de
potência reativa Qdq0 (4.13) tal que

ϱdq0 :=


ϱq0

ϱd0

ϱdq

 = idq0 ×Edq0 =


iq E0 − i0 Eq

i0 Ed − id E0

id Eq − iq Ed

 , (4.15)

As expressões (4.14) e (4.15) representam, de forma generalizada, o torque ativo
e reativo para qualquer topologia de MSIPs. A particularização para uma determinada
MSIP depende da particularização das FCEMCNs Edq0 conforme as características da
máquina alvo.

4.2 Análise da condição MTPA em MSIPs não senoidais

A condição de operação em MTPA pode ser formulada como o resultado do seguinte
problema de otimização  Minimizar |idq0|

Sujeito à Te = T ref
e .

(4.16)

Em (4.16), |idq0| é a norma L2 do vetor de corrente em referencial dq0, dado por

|idq0| =
√
i2d + i2q + i20. (4.17)

1 O modelo de torque generalizado segue as considerações mencionadas na Seção 3.2.
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A minimização de |idq0| implica em minimizar a magnitude instantânea da corrente
do estator da MSIP. A condição restritiva de igualdade Te = T ref

e , em que Te é o modelo de
torque eletromagnético da MSIP (3.31) e T ref

e é o valor de referência de torque, representa
o objetivo de produção de um torque de referência com o menor valor de corrente possível.

A solução do problema de otimização (4.16) pode ser facilitada substituindo o
objetivo de minimização |idq0| por |idq0|2, tal que

|idq0|2 = i2d + i2q + i20. (4.18)

Com (4.18), o problema de otimização é reescrito como

 Minimizar |idq0|2

Sujeito à Te = T ref
e .

(4.19)

Para resolver o problema de otimização (4.19) recorre-se ao método dos multiplica-
dores de Lagrange [178]. Para isso, inicialmente constrói-se a seguinte função Γ(γ, id, iq, i0)
de Lagrange baseada no objetivo e restrições do problema

Γ(γ, id, iq, i0) = |idq0|2 + γ
(
Te − T ref

e

)
, (4.20)

em que γ é o coeficiente de Lagrange. Ao substituir (4.18) e (3.31) em (4.20) obtém-se

Γ(γ, id, iq, i0) = i2d + i2q + i20 + γ
(
id Ed + iq Eq + i0 E0 − T ref

e

)
. (4.21)

É importante ressaltar que em (4.21) γ, id, iq, i0 e T ref
e são variáveis independentes

e Ed, Eq e E0 são funções da corrente do estator e posição elétrica tal que Edq0(idq0, θe),
conforme (3.32) e (3.36). No entanto, a notação de dependência de Edq0(idq0, θe) em relação
a (idq0, θe) é omitida em benefício da legibilidade.

Para solucionar (4.21), calcula-se as derivadas parciais de Γ(γ, id, iq, i0) em relação
as variáveis independentes γ, id, iq e i0 e constrói-se o seguinte sistema de equações



∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂γ

= 0

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂id

= 0

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂iq

= 0

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂i0

= 0

(4.22)
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O desenvolvimento do sistema de equações (4.23) resulta em



∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂γ

= idEd + iqEq + i0E0 − T ref
e = 0

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂id

= 2id + γ

(
Ed + id

∂Ed

∂id
+ iq

∂Eq

∂id
+ i0

∂E0

∂id

)
= 0

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂iq

= 2iq + γ

(
Eq + id

∂Ed

∂iq
+ iq

∂Eq

∂iq
+ i0

∂E0

∂iq

)
= 0

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂i0

= 2i0 + γ

(
E0 + id

∂Ed

∂i0
+ iq

∂Eq

∂i0
+ i0

∂E0

∂i0

)
= 0

(4.23)

Em (4.23) é importante notar que γ = 0 não é uma solução válida pois essa condição
conduz a id = iq = i0 = 0 e consequentemente Te = 0, desrespeitando a condição Te = T ref

e .
Considerando γ ̸= 0 manipula-se convenientemente o sistema de equações para remover a
participação de γ tal que



id Ed + iq Eq + i0 E0 − T ref
e = 0

iq
∂Γ(γ, id, iq, i0)

∂i0
− i0

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂iq

= 0

i0
∂Γ(γ, id, iq, i0)

∂id
− id

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂i0

= 0

id
∂Γ(γ, id, iq, i0)

∂iq
− iq

∂Γ(γ, id, iq, i0)
∂id

= 0.

(4.24)

A expansão de (4.24) resulta em



id Ed + iq Eq + i0 E0 − T ref
e = 0

iq
∂Ed

∂i0
id + iq

∂Eq

∂i0
iq + iqE0 + iq

∂E0

∂i0
i0 − i0

∂Ed

∂iq
id − i0Eq − i0

∂Eq

∂iq
iq − i0

∂E0

∂iq
i0 = 0

i0Ed + i0
∂Ed

∂id
id + i0

∂Eq

∂id
iq + i0

∂E0

∂id
i0 − id

∂Ed

∂i0
id − id

∂Eq

∂i0
iq − idE0 − id

∂E0

∂i0
i0 = 0

id
∂Ed

∂iq
id + idEq + id

∂Eq

∂iq
i0 + id

∂E0

∂iq
iq − iqEd − iq

∂Ed

∂id
id − iq

∂Eq

∂id
iq − iq

∂E0

∂id
i0 = 0

(4.25)

Recuperando as definições de torque reativo em (4.15), aplica-se em (4.25) de forma
que
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id Ed + iq Eq + i0 E0 = T ref
e

ϱq0 =
(
∂Eq

∂iq
− ∂E0

∂i0

)
iqi0 +

(
∂Ed

∂iq
i0 −

∂Ed

∂i0
iq

)
id −

∂Eq

∂i0
i2q + ∂E0

∂iq
i20

ϱ0d =
(
∂E0

∂i0
− ∂Ed

∂id

)
i0id +

(
∂Eq

∂i0
id −

∂Eq

∂id
i0

)
iq −

∂E0

∂id
i20 + ∂Ed

∂i0
i2d

ϱdq =
(
∂Ed

∂id
− ∂E0

∂iq

)
idiq +

(
∂E0

∂id
iq −

∂Eq

∂iq
id

)
i0 −

∂Ed

∂iq
i2d + ∂Eq

∂id
i2q

(4.26)

O sistema de equações de (4.26) estabelece que a MSIP operará em MTPA caso as
correntes do estator produzam torque ativo Te = T ref

e e componentes de torque reativo
conforme as igualdades de (4.26).

Ou seja, se ∂Edq0/∂idq0 ̸= 0, o menor valor instantâneo de corrente do estator para
produzir Te = T ref

e produzirá valores não nulos de componentes de torque reativo ϱq0, ϱ0d

e ϱdq.

Essa demonstração contraria os trabalhos [135,142,157], que apontam como solução
MTPA, para MSIPs sem circulação de corrente de sequência 0 (i0 = 0, E0 = 0, ∂Edq/∂i0 =
0 e ∂E0/∂idq0 = 0), a condição ϱdq = 0. Isso acontece pois [135, 142, 157] baseiam-se na
propriedade de mínima corrente instantânea da teoria da potência elucidada na Seção 4.1.

Porém, é importante apontar que os desenvolvimentos da teoria da potência
instantânea não consideram as tensões do sistema como funções dependentes das correntes.
Quando as tensões do sistema são independentes das correntes, ou seja ∂Edq0/∂idq0 = 0,
(4.26) resulta em componentes de torque reativo nulo, alinhando-se à propriedade de
mínima corrente da teoria do produto cruzado da potência reativa instantânea.

O sistema de equações (4.26) pode ser interpretado também como uma extensão
dos conceitos da teoria da potência instantânea pois demonstra que, para um sistema em
que as tensões são funções das correntes, a máxima transferência de potência ativa de um
dado vetor de corrente não acontece com potência reativa nula.

4.2.1 FCEMCN auxiliar

Ao resgatar os sistemas de equações (4.24) e (4.25) é possível manipulá-los de forma
que 

id Ed + iq Eq + i0 E0 = T ref
e

iqE
′
0 − i0E ′

q = 0
i0E

′
d − idE ′

0 = 0
idE

′
q − iqE ′

d = 0

(4.27)
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ou  idq0 ·Edq0 = T ref
e

idq0 ×E′
dq0 = 0

(4.28)

em que o vetor E′
dq0 = [E ′

d E
′
q E

′
0] é introduzido como FCEMCN auxiliar, dado por

E′
dq0 = Edq0 +

(
∂Edq0

∂idq0

)T

idq0. (4.29)

De forma expandida, (4.29) é expressa como


E ′

d

E ′
q

E ′
0

 =


Ed

Eq

E0

+



∂Ed

∂id

∂Eq

∂id

∂E0

∂id

∂Ed

∂iq

∂Eq

∂iq

∂E0

∂iq

∂Ed

∂i0

∂Eq

∂i0

∂E0

∂i0




id

iq

i0

 . (4.30)

Em um paralelo ao torque reativo expresso em (4.15), o produto idq0 × E′
dq0 é

definido aqui como torque reativo auxiliar ϱ′
dq0, dado por

ϱ′
dq0 :=


ϱ′

q0

ϱ′
0d

ϱ′
dq

 =


iqE

′
0 − i0E ′

q

i0E
′
d − idE ′

0

idE
′
q − iqE ′

d

 = idq0 ×E′
dq0. (4.31)

Com a definição de torque reativo auxiliar ϱ′
dq0 (4.31) reescreve-se (4.27) e (4.28)

como  Te = T ref
e

ϱ′
dq0 = 0.

(4.32)

O sistema de (4.32) representa as referências generalizadas de torque ativo e reativo
para que uma MSIP opere em MTPA. Em contraste com (4.26), em (4.32) é apontado que
a condição de operação MTPA exige torque reativo auxiliar nulo, ϱ′

dq0 = 0, e não torque
reativo nulo, ϱdq0 = 0, como é proposto em [135,142, 157] para MSIPs de ímã interno não
senoidais. Em efeito, ϱ′

dq0 será igual a ϱdq0 quando ∂Edq0/∂idq0 = 0. Ou seja, quando as
FCEMCNs forem independentes do carregamento. Nesse cenário (4.32) será igual a (4.26).
Essa situação acontece para MSIPS de ímã na superfície não saturadas e sem deformação
do fluxo do rotor pelo carregamento. Em [129] a teoria da potência é aplicada corretamente
para propor correntes MTPA de uma MSIP de ímã na superfície não senoidal sem efeitos
de carregamento.

Em uma interpretação geométrica de (4.32), o torque reativo auxiliar é uma
grandeza vetorial normal ao plano formado por idq0 e E′

dq0 tal que assumirá um valor nulo,
a fim de se obter a condição MTPA, quando o vetor de corrente idq0 tiver a mesma direção
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de E′
dq0. Ou seja, quando idq0 estiver alinhado com E′

dq0. Esse alinhamento da corrente
com a FCEMCN auxiliar coincidirá com o alinhamento da corrente à FCEMCN Edq0

apenas quando ∂Edq0/∂idq0 for nulo. Nesse cenário de ∂Edq0/∂idq0 = 0 tem-se ϱ′
dq0 = ϱdq0.

Essa interpretação estende os desenvolvimentos de [32, 91], que definem como solução
MTPA o vetor de corrente alinhado à FCEMCNs Edq0 em máquinas sem saturação e de
ímã na superfície tal que ∂Edq0/∂idq0 = 0.

Esses objetivos de torque ativo e reativo generalizado se aplicam a MSIPs: senoidais
ou não senoidais; com ou sem circulação de corrente de sequência zero; e com ou sem
saturação magnética.

4.3 Síntese do Capítulo

Este capítulo analisa a condição generalizada de operação MTPA de MSIPs não
senoidais considerando componentes zero de corrente e FCEMCNs, utilizando o método dos
multiplicadores de Lagrange e avaliando sua correlação com a teoria do produto cruzado
da potência reativa instantânea.

A condição generalizada para operação MTPA é o desenvolvimento de torque
reativo auxiliar instantâneo nulo, válida para MSIP de ímã na superfície ou interior do
rotor, senoidal ou não senoidal, incluindo a participação de componentes zero. Torque
reativo auxiliar nulo apenas implica em torque reativo nulo para MSIPs de ímã na superfície
desprezando efeitos de carregamento.

Exceto nesse cenário, as referências ótimas de torque reativo devem ser não nulas e
variantes em relação à posição do rotórica para satisfazer a condição MTPA de operação.
Essa demonstração expande o entendimento do relacionamento dos torques reativos e
operação MTPA bem como contraria a modelagem de trabalhos na literatura como [135,
142,148,157].
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5 CONTROLE PREDITIVO DE TORQUE ATIVO E REATIVO AUXILIAR DE
MSIPS NÃO SENOIDAIS

Neste Capítulo apresenta-se a estrutura de controle proposta nesta tese para
mitigação de ondulações de torque de MSIPs não senoidais com circulação de corrente de
eixo 0. A estrutura de controle proposta baseia-se na seleção das componentes de torque
ativo e reativos auxiliares como variáveis a serem controladas por uma malha de controle
preditivo de estados finitos baseada em modelo Finite Control-Set Model Based Predictive
Control (FCS-MPC).

5.1 Controle preditivo por conjunto de estados finitos baseado em modelo (FCS-
MPC) aplicado a conversores estáticos de potência

O termo controle preditivo baseado em modelo refere-se a uma família de estratégias
de controle baseadas nos seguintes princípios [179]:

• utilização do modelo matemático dinâmico do processo para predizer seu comporta-
mento em um horizonte futuro de tempo;

• utilização/construção de uma função custo cujo custo mínimo represente o compor-
tamento desejado para o sistema no horizonte de tempo considerado;

• a minimização da função custo origina a ação de controle ótima a ser implementada
para levar o sistema ao ponto de operação desejado.

Esses princípios de operação têm demonstrado vantagens importantes como [179]:

• aplicabilidade em uma ampla variedade de sistemas os quais possuem modelos
dinâmicos discretos conhecidos;

• aplicabilidade a sistemas de controle de entrada múltipla-saída múltipla (MIMO,
Multiple Input-Multiple Output), em que o processo possa exibir inclusive não-
linearidades modeladas;

• possibilidade de inclusão de restrições de controle;

• possibilidade de compensação de tempo morto e atrasos de tempo na atuação do
sistema de controle.

Por outro lado, citam-se desvantagens como:

• requerimento de grande número de operações matemáticas comparado a controles
clássicos, especialmente quando considerados longos horizontes de predição [180]. No
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entanto, com o avanço da velocidade de processamento dos dispositivos digitais das
últimas décadas, têm reduzido as preocupações nesse sentido [181];

• influência direta da qualidade do modelo matemático do processo sobre a qualidade
resultante do desempenho do controle. Por exemplo a eficácia do controle é compro-
metida caso o modelo possua parâmetros incorretos [181]. Nesses casos, estimadores
de distúrbio podem ser empregados para corrigir a atuação do controle [182]. Ainda,
o controle preditivo pode ter seu desempenho deteriorado em sistemas de controle
com baixa frequência de processamento e por isso estratégias de discretização mais
sofisticadas do modelo dinâmico são necessárias [180,183].

Na literatura são encontrados inúmeros trabalhos empregando abordagens MPC a
todos os tipos de conversores estáticos, incluindo topologias convencionais e não convenci-
onais [184].

Sobre sua aplicação a sistemas de controle de máquinas elétricas, têm sido reportado
na literatura a aplicação do MPC para o controle de, por exemplo, potência, torque, fluxo,
corrente e tensão [184].

No campo dos acionamentos elétricos, que abrange eletrônica de potência aplicada
ao controle de máquinas elétricas, a Figura 4 ilustra de forma geral a estrutura do MPC.
Nesse esquema, as variáveis da planta são medidas, ou estimadas, para calcular as predições
até um horizonte de tempo discreto considerado. Em seguida, as predições alimentam a
avaliação de uma função custo com a finalidade de calcular os custos futuros do processo.
Por fim, a ação de controle que produz o menor custo no horizonte de tempo considerado
é escolhida para ser aplicada pelo conversor. Uma ampla variedade de algoritmos MPC
aproxima o modelo do conversor de potência como um sistema linear utilizando um
modulador. Essa consideração permite simplificar o processo de otimização da função
custo permitindo que uma solução ótima explicita seja definida, evitando necessidade de
otimização em tempo real. Por outro lado, ao considerar a natureza discreta de atuação de
um conversor (devido ao finito número de possíveis estados de chaveamento do conversor)
é possível simplificar o processo de otimização em tempo real da definição da ação de
controle ótima ao mesmo tempo que dispensa a necessidade do modulador [181]. A não
necessidade de esquema de modulação para implementação da ação de controle é um fator
atrativo em aplicações cuja estratégia de modulação é complexa ou inexistente, como em
casos conversores não convencionais. Em razão de suas características, essa abordagem
MPC têm sido extensivamente investigado na literatura e também compõe a proposta
desse trabalho.

Essa abordagem de controle preditivo baseado em modelo, proposta por [185], que
leva em conta a natureza discreta do conversor é conhecida na literatura como controle
preditivo por conjunto de estados finitos baseado em modelo (FCS-MPC, do inglês, Finite
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Figura 4 – Princípio genérico do controle preditivo baseado em modelo em aplicação de
conversores de potência e máquinas elétricas.

Fonte: o autor.

Control-Set Model-based Predictive Control).

A implementação do FCS-MPC requer as seguintes ações preliminares:

• identificação de todos os possíveis estados de chaveamento do conversor. A informação
a respeito da tensão aplicável à carga em cada condição de chaveamento é armazenada;

• definição da função custo. A minimização dessa função custo deve refletir o objetivo
de controle;

• obtenção do modelo discreto da planta.

Com base na Figura 4, o processo de operação do controle FCS-MPC em tempo
real obedece aos seguintes passos:

• com base nas medições e no modelo discreto, predizer o comportamento em um hori-
zonte futuro das variáveis controladas para todos os possíveis estados de chaveamento,
utilizando os associados vetores de tensão;

• avaliar a função custo para cada predição;

• selecionar o estado de chaveamento que proporciona o mínimo valor da função custo.

Com base nas características do controle FCS-MPC, a seção seguinte detalha a
proposta de estrutura de controle e as etapas do controle FCS-MPC implementada nesse
trabalho.
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5.2 Esquema de controle FCS-MPC para MSIPs não senoidais

Nesta tese considera-se o acionamento com MSIP composto de um conversor
de duplo inversor trifásico para alimentação de uma MSIP trifásica de enrolamento de
extremidades abertas (open-end winding, em inglês), como mostrado na Figura 5.

O conversor utiliza dois inversores trifásicos dois níveis a três fios compartilhando
o mesmo barramento CC de tensão VCC . Os terminais de saída CA a, b, c do inversor 1 e
a′, b′ e c′ do inversor 2 são conectados aos respectivos terminais da MSIP.

O Controle proposto será experimentalmente avaliado para MSIP de ímã na
superfície do rotor (MSIPSR) e MSIP de ímã no interior do rotor (MSIPIR). Por isso,
além do detalhamento das etapas de implementação, ao longo das próximas seções as
particularidades da implementação para cada máquina de teste são comentadas.

O diagrama de controle de torque ativo e reativos auxiliares proposto também é
mostrado na Figura 5. Inicialmente tem-se o torque eletromagnético total de referência
T ref

eT como entrada a ser definida externamente diretamente pelo usuário ou outra malha
externa. A fim de compensar as ondulações de torque referentes ao torque de borda, a
referência de torque eletromagnético total TeT = T ref

eT é convertida para referência de
torque mútuo e de relutância T ref

e conforme (3.26) tal que

T ref
e = T ref

eT − Tcog(θe). (5.1)

O modelo harmônico de torque de borda Tcog é assumido invariante ao carregamento
e somente função da posição elétrica θe, por isso, Tcog(θe). Com foco na operação MTPA da
MSIP não senoidal, a referência de torques reativos auxiliares ϱ′ref

dq0 são mantidas constantes
e nulas, ϱ′ref

dq0 = 0.

Assim como ilustrado na Figura 4, o controle FCS-MPC de torque ativo e reativos
auxiliares é baseado fundamentalmente em duas etapas: predição do comportamento futuro
das componentes de torque ativo e reativos auxiliares; e minimização de função custo. A
malha de controle FCS-MPC define diretamente, como ação de controle ótima, o estado
de chaveamento do conversor Sk+1

fopt, que é implementado no conversor pelos circuitos de
acionamento das chaves de potência.

As seções seguintes dedicam-se a detalhar as etapas do controle preditivo e demais
características do sistema.

5.2.1 Topologia do conversor

No conversor trifásico de duplo inversor da Figura 5 os sinais de comando Sa, Sb,
Sc, Sa′ , Sb′ , Sc′ das chaves superiores são sinais binários tal que, por exemplo, Sa = 1
denota comando para chave entrar em condução e Sa = 0 denota sinal para chave entrar
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Figura 5 – Representação do conversor trifásico com duplo inversor e barramento CC
comum conectado aos terminais abc e a′b′c′ da MSIP de topologia open-end
winding e esquema de controle FCS-MPC proposto.

Fonte: o autor.

em bloqueio. Os sinais Sa, Sb, Sc, Sa′ , Sb′ e Sc′ representam, respectivamente, sinais das
chaves inferiores, obrigatoriamente contrários aos sinais das chaves superiores.

A partir dos sinais de comando representa-se o estado de chaveamento S do
conversor tal que

S = {Sa, Sb, Sc, Sa′ , Sb′ , Sc′}. (5.2)

As tensões de fase aplicáveis à MSIP pelo conversor podem ser expressas idealmente
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em função dos sinais de chaveamento tal que
vaa′

vbb′

vcc′

 =


Sa − Sa′

Sb − Sb′

Sc − Sc′

VCC , (5.3)

em que VCC é a tensão contínua total do barramento CC. O modelo (5.3) considera chaves
ideais, negligenciando fenômenos parasitas e não linearidades das chaves. No entanto, tal
aproximação usualmente aceita na literatura quando as não idealidades das chaves não
representam significativa magnitude em relação ao sistema alimentado pelo conversor,
como é o caso neste trabalho.

As combinações dos possíveis sinais de comando das chaves compõem um total de
64 (26) factíveis estados de chaveamento, Sj com j = 0, ..., 63.

A partir de (5.3) e também da transformação de Clarke é possível construir a
Tabela 1, Tabela 2 e Tabela 3, mostrando todos os vetores de tensão em referencial abc e
αβ0 válidos correspondentes aos 64 estados de chaveamento do conversor. Nas tabelas é
possível notar que embora a combinação de sinais de chaveamento conduza a 64 possíveis
estados de chaveamento, eles implicam em somente 27 diferentes vetores de tensão, (vabc)f

e (vαβ0)f com f = 0 : 26.

Por simplicidade, para estabelecer a relação entre tensão (vαβ0)f e vetor de chavea-
mento, do conjunto de possíveis estados de chaveamento Sj, com j = 0 : 63, seleciona-se
apenas um estado em cada grupo de estados que produzem iguais vetores de tensão. Assim,
apenas o subgrupo S′

f com f = 0 : 26 é considerado para produzir os diferentes vetores de
tensão de saída (vαβ0)f .

Esta relação (vαβ0)f e S′
f , com f = 0 : 26, resume o modelo do conversor utilizado

no FCS-MPC.
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Tabela 1 – Parte 1: Vetores de tensão do duplo inversor.

Vetor
de

tensão
f=0:26

Estado das
chaves S
j=0:63

Tensões normalizadas por VCC

Componentes
abc (vabc)f

Componentes
αβ0 (vαβ0)f

vaa′ vbb′ vcc′ vα vβ v0

v0 S0 000000 0 0 0 0 0 0
S9 001001
S18 010010
S27 011011
S36 100100
S45 101101
S54 110110
S63 111111

v1 S1 000001 0 0 -1 1/
√

6
√

2/2 −1/
√

3
S19 010011
S37 100101
S55 110111

v2 S2 000010 0 -1 0 1/
√

6 −
√

2/2 −1/
√

3
S11 001011
S38 100110
S47 101111

v3 S3 000011 0 -1 -1
√

2/3 0 −2/
√

3
S39 100111

v4 S4 000100 -1 0 0 −
√

2/3 0 −1/
√

3
S13 001101
S22 010110
S31 011111

v5 S5 000101 -1 0 -1 −1/
√

6
√

2/2 −2/
√

3
S23 010111

v6 S6 000110 -1 -1 0 −1/
√

6 −
√

2/2 −2/
√

3
S15 001111

v7 S7 000111 -1 -1 -1 0 0 −
√

3
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Tabela 2 – Parte 2: Vetores de tensão do duplo inversor.

Vetor
de

tensão
f=0:26

Estado das
chaves S
j=0:63

Tensões normalizadas por VCC

Componentes
abc (vabc)f

Componentes
αβ0 (vαβ0)f

vaa′ vbb′ vcc′ vα vβ v0

v8 S8 001000 0 0 1 −1/
√

6 −
√

2/2 1/
√

3
S26 011010
S44 101100
S62 111110

v9 S10 001010 0 -1 1 0 −
√

2 0
S46 101110

v10 S12 001100 -1 0 1 −
√

3/2 −
√

2/2 0
S30 011110

v11 S14 001110 -1 -1 1 −
√

2/3 −
√

2 −1/
√

3
v12 S16 010000 0 1 0 −1/

√
3

√
2/2 1/

√
3

S25 011001
S52 110100
S61 111101

v13 S17 010001 0 1 -1 0
√

2 0
S53 110101

v14 S20 010100 -1 1 0 −
√

3/2
√

2/2 0
S29 011101

v15 S21 010101 -1 1 1 −
√

2/3
√

2 −1/
√

3
v16 S24 011000 0 1 1 −

√
2/3 0 2/

√
3

S60 111100
v17 S28 011100 -1 1 1 −2

√
2/3 0 1/

√
3

v18 S32 100000 1 0 0
√

2/3 0 1/
√

3
S41 101001
S50 110010
S59 111011

v19 S33 100001 1 0 -1
√

3/2
√

2/2 0
S51 110011
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Tabela 3 – Parte 3: Vetores de tensão do duplo inversor.

Vetor
de

tensão
f=0:26

Estado das
chaves Sj

j=0:63

Tensões normalizadas por VCC

Componentes
abc (vabc)f

Componentes
αβ0 (vαβ0)f

vaa′ vbb′ vcc′ vα vβ v0

v20 S34 100010 1 -1 0
√

3/2 −
√

2/2 0
S43 101011

v21 S35 100011 1 -1 -1 2
√

2/3 0 −1/
√

3
v22 S40 101000 1 0 1 1/

√
6 −

√
2/2 2/

√
3

S58 111010
v23 S42 101010 1 -1 1

√
2/3 −

√
2 1/

√
3

v24 S48 110000 1 1 0 1/
√

6
√

2/2 2/
√

3
S57 111001

v25 S49 110001 1 1 -1
√

2/3
√

2 1/
√

3
v26 S56 111000 1 1 1 0 0

√
3

5.2.2 Predição da corrente de estator

As componentes de torque ativo e reativos auxiliares são escolhidas como variáveis
de controle e a predição de seus comportamentos futuros é calculada a partir de seus
modelos discretos. Com base em (4.14) e (4.31) a predição dos torques ativo e reativos
auxiliares para um passo de tempo discreto no futuro pode ser aproximada por


T k+1

e = ik+1
dq0 · Ek+1

dq0

ϱ
′ k+1
dq0 = ik+1

dq0 × E
′ k+1
dq0

(5.4)

em que o sobrescrito k + 1 representa um passo de tempo discreto no futuro de k. O valor
futuro do vetor de corrente ik+1

dq0 é calculado com base no modelo de tensão (3.23) usando
a seguinte aproximação de Euler

d x

dt
= xk+1 − xk

Ts

, (5.5)

em que Ts é o período de amostragem, xk é o valor presente da variável genérica x e xk+1 é
o valor futuro em um passo de tempo discreto. Utilizando (5.5) para a derivada da corrente
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do estator em (3.23) obtém-se

d idq0

dt
=
(
Linc,k

dq0 (ikdq0, θ
k
e )
)−1

(
−Rikdq0 − ωk

e

(
JLk

dq0(ikdq0, θ
k
e ) +

∂Lk
dq0(ikdq0, θ

k
e )

∂θk
e

)
ikdq0

−ωk
e

(
Jλk

dq0(θk
e ) +

dλk
dq0(θk

e )
dθk

e

)
+ vk+1

dq0

)

ik+1
dq0 = ikdq0 + Ts

(
Linc,k

dq0 (ikdq0, θ
k
e )
)−1

(
−Rikdq0 − ωk

e

(
JLk

dq0(ikdq0, θ
k
e )+

+
∂Lk

dq0(ikdq0, θ
k
e )

∂θk
e

)
ikdq0 − ωk

e

(
Jλk

dq0(θk
e ) +

dλk
dq0(θk

e )
dθk

e

)
+ vk

dq0

)
.

(5.6)

O valor futuro do vetor de FCEMCN, Ek+1
dq0 , em (5.4) é calculado com base em

(3.32) e utilizando (5.6) de forma que

Ek+1
dq0 = np

(
1
2

(
JLk+1

dq0 (idq0, θe) +
∂Lk+1

dq0 (idq0, θe)
∂θe

−Lk+1
dq0 (idq0, θe)J

)
ik+1

dq0 +

Jλk+1
dq0 (θe) +

dλk+1
dq0 (θe)
dθe

)
.

(5.7)

O valor futuro do vetor de FCEMCN auxiliares, E′ k+1
dq0 , é calculado com base em

(4.29) tal que

E′ k+1
dq0 = Ek+1

dq0 +
(
∂Ek+1

dq0

∂idq0

)T

ik+1
dq0 , (5.8)

em que

∂Ek+1
dq0

∂idq0
= np

2

J ∂Lk+1
dq0 (idq0, θe)
∂idq0

+ ∂

∂idq0

∂Lk+1
dq0 (idq0, θe)
∂θe

− ∂Lk+1
dq0 (idq0, θe)
∂idq0

J

ik+1
dq0 +

+ np

2

JLk+1
dq0 (idq0, θe) +

∂Lk+1
dq0 (idq0, θe)
∂θe

−Lk+1
dq0 (idq0, θe)J

 (5.9)

As expressões (5.6) e (5.8) são expressões generalizadas para predição da corrente
do estator ik+1

dq0 e FCEMCNs auxiliares E′k+1
dq0 para MSIPs de ímã no interior do rotor.

A particularização de (5.6) e (5.8) para o caso de MSIPs de ímã na superfície, sem
efeitos de carregamento é conseguida considerando a matriz de indutâncias Ldq0 constante,
independente da posição rotórica e carregamento do estator tal de forma que os modelos
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de predição são adaptados para



ik+1
dq0 = ikdq0 + Ts

(
Lk

dq0

)−1
−Rikdq0 − ωk

e

JLk
dq0i

k
dq0 + Jλk

dq0(θe) +
dλk

dq0(θe)
dθe

+ vk
dq0



Ek+1
dq0 = np

(
Jλk+1

dq0 (θe) +
dλk+1

dq0 (θe)
dθe

)

E′ k+1
dq0 = Ek+1

dq0 .

(5.10)

5.2.3 Modelo de fluxo do rotor, indutâncias e torque de borda

A predição do comportamento futuro da MSIP com base em seu modelo dinâmico
depende da informação em tempo real dos parâmetros circuitais da máquina: resistência
de fase do estator, fluxo não senoidal do rotor, componentes de indutâncias não senoidais
e torque de borda. Enquanto a resistência de fase é considerada constante, iguais nas fases
da MSIP e obtida por medição direta, as formas de onda das demais grandezas podem
ser obtidas em tempo real por meio de consulta em tabela, aproximação por série de
Fourier ou mesmo observadores de estados [19,33,43,118,123,156]. Nesta tese a solução
por aproximação por série de Fourier dos modelos offline é adotada.

O modelo adotado de fluxo do rotor não senoidal é considerado como função apenas
da posição elétrica rotórica θe tal que λdq0(θe). Dessa forma, a predição de λdq0(θe) para
um passo Ts de tempo discreto no futuro é

λk+1
dq0 (θe) = λdq0(θk+1

e ) = λdq0(θk
e + ωk

eTs). (5.11)

A representação em série de Fourier das componentes de fluxo do rotor a partir
das principais componentes harmônicas é

λd(θe) = kd,0 +
∑

n=6,12,24
kd,n cos(nθe − ϕd,n) (5.12)

λq(θe) =
∑

n=6,12,24
kq,n cos(nθe − ϕq,n) (5.13)

λ0(θe) =
∑

n=3,9,15,21
k0,n cos(nθe − ϕ0,n), (5.14)

em que kd,0, kd,n, kq,n e k0,n são as amplitudes das componentes harmônicas de ordem n e
ϕd,n, ϕq,n e ϕ0,n são as respectivas fases. As magnitudes e fases das componentes harmônicas
são obtidas para as MSIPs de teste a partir das FCEMs em vazio, como apresentado nos
Apêndices B e C.
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A partir do modelo do fluxo do rotor λdq0(θe) (5.14) calcula-se dλdq0(θe)/dθe como

dλd(θe)
dθe

=
∑

n=6,12,24
−nkd,nsen(nθe − ϕd,n) (5.15)

dλq(θe)
dθe

=
∑

n=6,12,24
−nkq,nsen(nθe − ϕq,n) (5.16)

dλ0(θe)
dθe

=
∑

n=3,9,15,21
−nk0,nsen(nθe − ϕ0,n). (5.17)

Assim como para λdq0(θe), a predição de dλdq0(θe)/dθe é calculada por
(
dλdq0(θe)
dθe

)k+1
= dλdq0(θk+1

e )
dθe

. (5.18)

Enquanto o modelo de indutância para MSIPSR de teste desta tese é considerada
constante e invariante ao carregamento, o modelo das componentes de indutância para
MSIPIR também utiliza a representação por série de Fourier para modelar as componentes
harmônicas. Por outro lado, diferentemente do modelo de fluxo do rotor cujas magnitudes
e fases harmônicas são consideradas constantes, considera-se que as magnitudes e fases
das componentes harmônicas de indutâncias são função do carregamento além de função
da posição elétrica θe.

Os efeitos de carregamento são modelados de forma indireta e aproximada. Inicial-
mente, a MSIP é simulada por meio de elementos finitos e é obtida a trajetória MTPA
senoidal considerando apenas componentes fundamentais de corrente do estator (Apên-
dice C). Sobre a trajetória MTPA senoidal, calcula-se as componentes harmônicas de
indutâncias para variadas condições de torque médio em um ciclo elétrico. Por fim, o
modelo completo de indutâncias é aproximado como

Ldd(Te, θe) = ldd,0(Te) +
∑

n=6,12
ldd,n(Te) cos(nθe − ϕdd,n(Te)) (5.19)

Ldq(Te, θe) = Lqd(Te, θe) = ldq,0(Te) +
∑

n=6,12
ldq,n(Te) cos(nθe − ϕdq,n(Te)) (5.20)

Ld0(Te, θe) = L0d(Te, θe) =
∑

n=3,9
ld0,n(Te) cos(nθe − ϕd0,n(Te)) (5.21)

Lqq(Te, θe) = lqq,0(Te) +
∑

n=6,12
lqq,n(Te) cos(nθe − ϕqq,n(Te)) (5.22)

Lq0(Te, θe) = L0q(Te, θe) =
∑

n=3,9
lq0,n(Te) cos(nθe − ϕq0,n(Te)) (5.23)

L00(Te, θe) = l00,0(Te) +
∑

n=6,12
l00,n(Te) cos(nθe − ϕ00,n(Te)) (5.24)
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em que ldd,n(Te), ldq,n(Te), ld0,n(Te), lqq,n(Te), lq0,n(Te), l00,n(Te) são as magnitudes harmô-
nicas das componentes de indutância em referencial dq0 que modeladas em função do
torque ativo Te considerando a operação MTPA senoidal. As variáveis ϕdd,n(Te), ϕdq,n(Te),
ϕd0,n(Te), ϕqq,n(Te), ϕq0,n(Te) e ϕ00,n(Te) são as respectivas fases das componentes harmô-
nicas, também modeladas em função do torque ativo na operação MTPA senoidal. Para
implementação em tempo real, os parâmetros de magnitude e fases das componentes
harmônicas de indutância são armazenados na forma de LUTs e consultadas a partir do
torque ativo de referência. Assim, os valores instantâneos de indutância, no tempo presente
discreto k, são

Ldd(T ref,k
e , θk

e )
Ldq(T ref,k

e , θk
e )

Ld0(T ref,k
e , θk

e )
Lqq(T ref,k

e , θk
e )

Lq0(T ref,k
e , θk

e )
L00(T ref,k

e , θk
e ).

Para as predições das componentes de indutância para o instante k + 1 utiliza-
se apenas a extrapolação da posição elétrica θk+1

e , considerando a aproximação de que
T k+1

e ≈ T k
e . Assim, (

Ldq0(T ref
e , θe)

)k+1
= Ldq0(T ref,k

e , θk+1
e ). (5.25)

Apesar da inclusão indireta dos efeitos de carregamento sobre as formas de onda
de indutâncias na região MTPA, os fatores ∂Ldq0/∂idq0 do modelo de predição (5.6) são
assumidos nulos na implementação do FCS-MTPC para MSIPSR e MSIPIR.

O valor de torque de borda é considerado apenas como função da posição elétrica
θe, tal que Tcog(θe). Seu modelo aproximado é obtido pela simulação em elementos finitos
a vazio da MSIPIR de teste (Apêndice C). Efeitos de carregamento no torque de borda
são negligenciados. O torque de borda é negligenciado para a MSIPSR de teste.

5.2.4 Seleção do vetor ótimo

Para a estratégia de controle de torque a função custo proposta é composta de
quatro elementos. Primeiramente, o rastreio de referência de torque ativo é o principal
objetivo da malha de controle e esse objetivo pode ser expresso pela minimização do erro
quadrático

Ck+1
Te

=
(
T ref,k+1

e −T k+1
e

)2
. (5.26)

A minimização de (5.26) implica em minimizar o erro entre o torque de referência
e o torque predito no instante futuro k + 1.
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O objetivo secundário da malha de controle de torque proposta é conduzir a
máquina para operação MTPA. Para isso, adicionam-se à função custo três componentes
de erro de torques reativos auxiliares, Cϱq0 , Cϱd0 e Cϱdq

, descritos por

Ck+1
ϱq0 =

(
ϱref,k+1

q0 − ϱ′k+1
q0

)2

Ck+1
ϱ0d

=
(
ϱref,k+1

0d − ϱ′k+1
0d

)2

Ck+1
ϱdq

=
(
ϱref,k+1

dq − ϱ′k+1
dq

)2
.

(5.27)

A união de (5.26) e (5.27) compõe a função custo total proposta, CT , tal que

Ck+1
T = c1 C

k+1
Te

+ c2 C
k+1
ϱq0 + c3 C

k+1
ϱ0d

+ c4 C
k+1
ϱdq

, (5.28)

em que c1, c2, c3 e c4 são fatores de peso que ponderam a importância de cada componente.
A sintonia desses fatores de peso ocorre de forma heurística, assim como usualmente
adotado na literatura [24]1.

A função custo (5.28), considerando um passo de tempo discreto, é avaliada para
cada vetor de tensão factível vf , com f = 0, ..., 26, do conversor de duplo inversor e
aquele que produzir o menor valor de Ck+1

T é escolhido e aplicado no próximo período de
chaveamento. Na prática, processadores digitais produzem um passo de tempo discreto de
atraso na implementação das ações de controle, que podem ser compensadas executando a
predição das variáveis para k + 2 e avaliando Ck+2

T [186].

O Algoritmo 1 mostra a sequência de passos para execução da malha de controle
de torque ativo e reativo proposto.

Com base no Algoritmo 1 a Figura 6 ilustra a execução prática do algoritmo
FCS-MPC dentro de um período discreto de controle de tempo Ts no microcontrolador
TMS320F28377D da bancada de testes detalhada no Apêndice D. No passo (1) amostram-se
as correntes do estator, posição elétrica do rotor, velocidade e tensão do barramento. Essa
etapa de medição é configurada para ocorrer antes do instante k, evitando amostragens
coincidentes com o momento das comutações das chaves. No passo (2) realiza-se a estimação
das grandezas do modelo no instante (k+1). Essa etapa é necessária devido ao natural
atraso de um passo de tempo discreto Ts na aplicação da ação de controle em sistemas de
controle discretos e é referida na literatura como etapa de compensação de delay [186].
Nos passos (3) e (4) são realizadas as predições do modelo e avaliações da função custo
para cada estado de chaveamento do conversor. Essa etapa pode ser paralelizada uma
vez que são independentes as predições e avaliações da função custo em cada um estado
de chaveamento. Por isso, as 27 repetições de predição e avaliação da função custo são
separadas em um grupo de 14 e outro de 13 repetições que são realizadas em dois núcleos
1 Metodologias para ajuste dos fatores de peso é um importante tópico de pesquisa em

FCS-MPC
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Algoritmo 1: Pseudocódigo para implementação da malha de controle preditivo
de torques
1 Medição e estimação das grandezas do modelo dinâmico no instante k;
2 Compensação do delay [186];
3 Copt

T ←∞; /* Inicialização do valor ótimo da função custo */

4 para f = 0 : 26 faça
5 Consulta de (vαβ0)f , estima θk+1

e e calcula vetor de tensão em referencial
síncrono (vk+1

dq0 )f ;
6 Predição das correntes do estator (ik+2

dq0 )f e FCEMCNs auxiliares (E′k+2
dq0 )f ;

7 Cálculo das predições das componentes de torque (T k+2
e )f , (ϱ′k+2

dq0 )f ;
8 Cálculo da função custo (Ck+2

T )f ;
9 se (Ck+2

T )f < Copt
T então

10 Copt
T = (Ck+2

T )f ;
11 f opt = f ; /* Armazena índice do ótimo vetor */

12 fim

13 fim
14 Encaminha S′k+1

fopt para implementação em k + 1;

de processamento separados da TMS320F28377D, paralelizando o processo e reduzindo
o tempo de processamento. Ao final das etapas (3) e (4) tem-se a decisão pelo melhor
estado de chaveamento na etapa (5), na qual o melhor vetor da execução (3) é comparado
ao melhor vetor da execução (4) e aquele que produziu o menor valor de função custo é
selecionado como ação de controle ótima para ser implementado no instante (k+1) na
etapa (6).
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Figura 6 – Ilustração da execução do FCS-MPC implementada no TMS320SF28377D.

(1)
(2)

(3)

(4)
(5)

(6)

Fonte: o autor.

5.3 Síntese do Capítulo

O Capítulo 5 apresenta o esquema de controle preditivo proposto para redução de
ondulação de torque e operação MTPA de MSIPs não senoidais com topologia open-end
winding utilizando como conversor um duplo inversor trifásico dois níveis com barramento
CC compartilhado.

Enquanto abordagens convencionais de controle preditivo adotam malhas internas
de controle de corrente ou torque eletromagnético e módulo do fluxo do estator, a novidade
no esquema de controle proposto está na adoção de uma função custo baseada nos objetivos
de controle de torque ativo e torques reativos auxiliares.

A vantagem da adoção dessas grandezas como variáveis de controle está na facilidade
de definição de suas referências. Enquanto a referência de torque ativo pode ser fornecida
por malha de controle externa ou diretamente pelo usuário, as referências de torque reativo
auxiliar são nulas para atender a condição MTPA, independente do torque ativo.

Além disso, enquanto convencionalmente as abordagens na literatura adicionam
malhas de controle de corrente de sequência zero para suprimir sua circulação a fim
de reduzir ondulações de torque, na abordagem proposta de controle de torque ativo e
reativos auxiliares as ondulações de torque são reduzidas também com a participação de
componentes não nulas de corrente de eixo zero.

Devido ao caráter generalizado da dedução das grandezas de torque ativo e reativo
auxiliar elucidadas no Capítulo 4, é possível particularizá-las para diversas topologias de
MSIP, como apresentado no Apêndice E.
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Ainda, por ser uma abordagem feedforward generalizada e instantânea para definição
das referências ótimas, a metodologia não requer processo iterativo para convergência ou
otimização em cada ponto de operação.
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6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Este Capítulo apresenta os resultados experimentais da implementação do algoritmo
FCS-MPC para redução de ondulações de torque e operação MTPA de uma MSIPSR e
uma MSIPIR não senoidais de topologia open-end winding alimentadas por duplo inversor
trifásico com barramento compartilhado. A bancada de testes e as máquinas utilizadas
são detalhadas no Apêndice D, B e C. O algoritmo FCS-MPC é executado com uma
frequência de amostragem de 20 kHz (Ts = 50µs). Os fatores de ponderação utilizados na
função custo são escolhidos como c1 = 100, c2 = 1, c3 = 1 e c4 = 1 a fim de priorizar a
mitigação do erro de torque ativo em relação aos erros de torque reativos auxiliares.

6.1 MSIPSR

Esta seção apresenta os resultados experimentais do esquema de controle preditivo
de torque ativo e reativo auxiliar para uma MSIP não senoidal de ímã permanente na
superfície do rotor. A bancada de testes e a MSIPSR utilizadas estão detalhadas nos
Apêndices D e B.

A MSIPSR utilizada apresenta elevado conteúdo harmônico de fluxo do rotor λdq0,
que é modelado conforme as mais significativas componentes harmônicas, que possuem
ordem 3, 6, 9, 12, 18, 21 e 24. As componentes de ordem superior são desconsideradas,
bem como negligenciam-se as não significativas componentes harmônicas associadas a
desbalanços entre fases.

Ainda, para a MSIPSR de teste desconsidera-se o efeito de carregamento sobre
o fluxo do rotor e sobre as indutâncias. Dessa forma, considera-se nula a variação das
FCEMCNs em função da corrente do estator, ∂Edq0/∂idq0 = 0. Com isso, conforme
(4.15), (4.29) e (4.31), que as componentes de torques reativos auxiliares igualam-se às
componentes de torque reativo, tal que ϱ′

q0 = ϱq0, ϱ′
0d = ϱ0d e ϱ′

dq = ϱdq. Para a MSIPSR
de teste o torque de borda é negligenciável.

Os resultados apresentados a seguir comparam o desempenho em regime e durante
transitórios, com foco sobre as ondulações de torque, do controle FCS-MPC da MSIPSR
considerando quatro métodos (Métodos 1 a 4) de alimentação da máquina, incluindo o
Método proposto.

Cada Método do comparativo resulta da particularização das FCEMCNs e FCEMCNs
auxiliares utilizadas na função custo (seção 5.2.4) considerando diferentes conteúdos harmô-
nicos:

• Método 1 - Este Método refere-se à alimentação da máquina por correntes senoidais,
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que é o objetivo convencional de esquemas de controle. Isso é conseguido utilizando
o modelo de torque ativo e reativo auxiliar de MSIPSR senoidal na função custo do
algoritmo de controle preditivo (seção 5.2.4), como apresentado no Apêndice E.1;

• Método 2 - Refere-se à alimentação da máquina com componentes fundamental e
componentes zero de corrente do estator. Para isso, na função custo do controle
preditivo é considerado no modelo de torque FCEMCNs senoidais nas componentes
dq e são consideradas também as componentes harmônicas da sequência zero, como
apresentado no Apêndice E.2. Com isso, o Método 2, indiretamente, implica em injetar
componente fundamental de corrente, dado o modelo dq, e também componentes
harmônicas de sequência zero devido à consideração das grandezas de sequência zero
no modelo de torques ativo e reativos auxiliares;

• Método 3 - Refere-se à alimentação da máquina com objetivo de se reduzir a ondulação
de torque sem circulação de componentes zero de corrente. Para isso, utiliza-se o
modelo de torque da MSIPSR não senoidal na função custo sem considerar a
participação das componentes de sequência zero, como apresentado no Apêndice E.3;

• Método 4 - Refere-se à alimentação da máquina com objetivo de se reduzir as
ondulações de torque considerando a participação das componentes de eixo zero de
corrente e FCEMCNs. Nesse método utiliza-se o modelo completo de torque ativo e
reativo do Apêndice E.4.

Para os propósitos de análise das ondulações de torque, três cenários de testes são
apresentados para avaliação dos Métodos 1 a 4:

1. Teste 1 - operação em regime permanente: a máquina de indução, utilizada como carga
controlada, é comandada em malha fechada de velocidade, mantendo o sistema em
regime permanente com velocidade constante de 30 rpm. A MSIPSR é comandada
somente utilizando a malha de torque ativo e reativo auxiliar com referências
constantes;

2. Teste 2 - Resposta dinâmica à rampa de referência de torque: a máquina de indução
é comandada em malha fechada de velocidade com referência de 30 rpm. A MSIPSR
é comandada com malha de torque, com uma transição em rampa da referência de
torque ativo;

3. Teste 3 - Resposta dinâmica ao degrau de referência de torque: a máquina de indução
é comandada em malha fechada de velocidade com referência de 30 rpm. A MSIPR
é comandada com malha de torque, com uma transição em degrau da referência de
torque;
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Cada teste é conduzido para os quatro métodos de alimentação da MSIPSR e os
resultados são discutidos a seguir.

6.1.1 Teste 1 - Regime permanente

As Figuras 7, 8, 9 e 10 mostram os resultados para o acionamento em regime
permanente (Teste 1) da MSIPSR com os Métodos 1, 2, 3 e 4 em um ciclo elétrico.

O primeiro gráfico, de cima para baixo, apresenta o comportamentos do: torque Te

estimado do modelo particularizado e utilizado na função custo em cada Método; torque
Tcomp estimado pelo modelo completo da MSIPSR, considerando todo o espectro harmônico
da FCEM a vazio do Apêndice B; e torque de referência Tref .

O segundo gráfico, de cima para baixo, apresenta o comportamento do: torque Te

normalizado pelo seu respectivo valor médio Te, Te/T e; torque medido Tm pelo transdutor
de torque, normalizado pelo seu respectivo valor médio Tm; torque Tcomp normalizado
pelo seu respectivo valor médio T comp; e o torque de referência Tref normalizado pelo seu
respectivo valor médio T ref .

O terceiro gráfico, de cima para baixo, apresenta o comportamento da: componente
de torque reativo ϱq0 estimada pelo modelo particularizado de cada Método; e componente
de torque reativo ϱq0,comp estimada pelo modelo completo da MSIPSR, considerando todo
o espectro harmônico da FCEM a vazio do Apêndice B.

O quarto gráfico, de cima para baixo, apresenta o comportamento da: componente
de torque reativo ϱ0d estimada pelo modelo particularizado de cada Método; e componente
de torque reativo ϱ0d,comp estimada pelo modelo completo da MSIPSR.

O quinto gráfico, de cima para baixo, apresenta o comportamento da: componente
de torque reativo ϱdq estimada pelo modelo particularizado de cada Método; e componente
de torque reativo ϱdq,comp estimada pelo modelo completo da MSIPSR.

O sexto gráfico, de cima para baixo, apresenta o comportamento das componentes
dq0 da corrente do estator resultante de cada método. Por fim, o sétimo gráfico, de cima
para baixo, apresenta o comportamento das componentes de fase abc da corrente do estator
resultante em cada Método.

De maneira geral, nas Figuras 7, 8, 9 e 10 nota-se que o algoritmo de controle
preditivo controla os torques ativos e reativos particularizados Te, ϱq0, ϱ0d e ϱdq para as
respectivas referências, conforme a particularização em cada Método. Isso confirma a
operação da MSIPSR em cada cenário de alimentação.

Ainda, de maneira geral, é importante salientar que a diferença entre torques
estimados e medidos tem relação com os efeitos negligenciados no modelo da MSIPSR de
teste, como: componentes harmônicas de elevada ordem no fluxo do rotor; deformação do
fluxo do rotor em função do carregamento; efeito de carregamento sobre as indutâncias; e



96

Figura 7 – Operação em regime permanente da MSIPSR com Método 1.
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Figura 8 – Operação em regime permanente da MSIPSR com Método 2.
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Figura 9 – Operação em regime permanente da MSIPSR com Método 3.
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Figura 10 – Operação em regime permanente da MSIPSR com Método 4.
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torque de borda.

No gráfico de torques normalizados da Figura 7, a alimentação senoidal resultante
é confirmada pelo comportamento das componentes dq0 da corrente idq0 do estator.
A componente iq assume um valor constante em todo ciclo elétrico, notado o ruído de
chaveamento, enquanto as componentes id e i0 são mantidas também constantes e próximas
a zero, tendo em vista que essa é a condição de operação convencional MTPA de MSIPSRs
já que id e i0 não produzem torque útil no modelo senoidal de torque.

A alimentação senoidal da MSIPSR de teste produz uma ondulação pico a pico
de torque medido de aproximadamente 40% do valor do torque médio. As ondulações
de torque neste cenário são causadas sobretudo pela interação entre a corrente iq e as
componentes harmônicas de fluxo do rotor, tendo em vista que as componentes id e i0 são
próximas de zero.

No gráfico da Figura 8 a injeção de componente zero corrente do Método 2,
adicionalmente à componente fundamental, é confirmada pelo comportamento resultante
ondulatório de i0 no gráfico de correntes idq0. Este método não tende a produzir modificações
no comportamento do torque ativo, comparado ao Método 1, uma vez que, de forma
geral, não há interação entre grandezas de eixo 0 e dq na produção de torque ativo de
MSIPSRs, como modelado na seção E. Por outro lado, apesar de não contribuir na redução
de ondulações de torque1, a inclusão das grandezas de eixo 0 no modelo dos torques ativos
e reativo faz com que a componente zero de corrente participe da produção de torque
médio.

No gráfico da Figura 9 o Método 3 tem o objetivo de reduzir ondulações de torque
incorporando no modelo de torque ativo e reativos as componentes harmônicas de eixo
dq. A injeção de componentes harmônicas de corrente dq, sem a participação da corrente
de eixo 0 é notada pelo comportamento ondulatório das componentes dq de corrente do
estator e pela componente de corrente 0 mantida próximo de zero. O Método 3 reduz
substancialmente as ondulações de torque da MSIPSR. As ondulações remanescentes são
proximamente estimadas pelo modelo completo Tcomp que leva em conta todo espectro
harmônico do fluxo do rotor. Essas ondulações remanescentes estão concentradas na
frequência de ordem 6 e 36. Uma vez que o modelo de torque particularizado é mantido
próximo da referência sem ondulações, exceto pelo ruído de chaveamento, as ondulações
remanescentes devem-se às grandezas não modeladas, como efeitos de carregamento e
componentes de frequência do fluxo do rotor acima da componente harmônica de ordem
24.

A Figura 10 apresenta os resultados do Método 4, que interessa-se pela redução
de ondulações de torque e operação MTPA considerando a inclusão das componentes

1 Neste contexto de MSIPSR operando em condições equilibradas.
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harmônicas de FCEMCN d, q e 0 nos modelos de torque ativo e reativo. A injeção de
componentes harmônicas de corrente de eixo d, q e 0 são notadas nesse Método 4. Assim
como no Método 3, as ondulações de torque ativo são significativamente reduzidas. Por
outro lado, nesse Método 4 as componentes de torque reativo ϱq0, ϱ0d e ϱdq são controladas
para zero considerando o modelo completo, demonstrando a operação MTPA.

Com base nos resultados das Figuras 7, 8, 9 e 10, calcula-se o valor da ondulação
pico a pico normalizada de torque medido, Tpp, em cada Método como

Tpp = max(Tm)−min(Tm)
Tm

. (6.1)

A Figura 11(a) compara o os desempenhos de Tpp dos resultados da Figuras 7, 8, 9
e 10, normalizados e apresentados percentualmente em relação ao desempenhado pelo
Método 1. Como apresentado, os Métodos 3 e 4 reduzem em cerca de 54% e 59% as
ondulações pico a pico de torque em relação à alimentação senoidal.

Ainda com base nos resultados da Figuras 7, 8, 9 e 10, calcula-se o fator de
ondulação de torque, Tripple, desempenhado em cada Método conforme a seguinte definição

Tripple = 1
Tm

√√√√ 1
N

N∑
n=1

T 2
m(n)− T 2

m, (6.2)

em que N é o tamanho no vetor de amostras de torques medidos Tm.

A Figura 11(b) compara o fator de ondulação de torque desempenhado por cada
Método, normalizado pelo Método 1, demonstrando que os Métodos 3 e 4 reduzem em,
aproximadamente, 68% o fator ondulação do torque eletromagnético produzido pela
MSIPSR.

A Figura 12 apresenta o conteúdo harmônico do torque medido Tm e do modelo de
torque completo Tcomp em cada método no ensaio de regime permanente das Figuras 7, 8,
9 e 10. De forma geral, é possível notar a significativa redução das magnitudes das
componentes harmônicas de torque com os Métodos 3 e 4. Ainda assim, nota-se, sobretudo,
magnitudes remanescentes de componentes de ordem 6 e 12 nesses métodos. Enquanto
essas componentes são levadas à valores inferiores à 1% no modelo de torque Tcomp, elas
possuem magnitudes entre 1,79% a 2,94% no torque medido Tm. Essas magnitudes das
componentes remanescentes de ondulações de torque podem ser atribuídas à diferença do
modelo de torque em relação ao torque real da máquina, como pode ser visto também
nas componentes de ordem 6 e 12 dos Métodos 1 e 2. É importante ressaltar que a
diferença entre Tcomp e o torque medido Tm deve-se aos fenômenos não modelados que
influenciam no modelo de torque. Para essa MSIPSR, negligenciam-se, sobretudo, os
efeitos de temperatura e efeitos de carregamento no fluxo do rotor, que podem afetar seu
o conteúdo harmônico. Por isso, o algoritmo de controle, baseado no modelo de torque,
tende a subcompensar ou sobrecompensar componentes harmônicas de torque.



102

Figura 11 – Comparativo entre (a) fatores de torque pico a pico em relação ao torque
médio e (b) fatores de ondulação de torque do teste em regime permanente
da MSIPSR.
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A Figura 13 compara o valor de corrente eficaz de fase em cada Método, normali-
zados pelo valor do Método 1. Como apresentado, a utilização das componentes de eixo
zero reduziram o valor da corrente eficaz do Método 2 em relação ao Método 1. Isso
porque as componentes de fluxo do rotor de eixo zero contribuem na produção de torque
útil [19, 26,29].

Os Métodos 3 e 4 requerem maior corrente eficaz quando comparados ao Método
1 para compensação das ondulações de torque. No entanto, similarmente à comparação
entre Método 2 e 1, o Método 4 considera a participação das componentes de eixo 0 de
FCEMCN na produção de torque e isso representa um benefício ao torque médio, fazendo
com que seja necessário menor valor eficaz de corrente de fase para atender um torque de
referência [19,26,29].

6.1.2 Teste 2 - Regime dinâmico - Rampa

O Teste 2 avalia o comportamento dos Métodos 1 a 4 durante transitório de
mudança em rampa do torque de referência da MSIPSR. Organizadas da mesma forma
que os resultados de regime permanente das Figuras 7, 8, 9 e 10, as Figuras 14, 15, 16 e
17 mostram o comportamento dos Métodos para o Teste 2.

No Teste 2 a máquina de indução é controlada para velocidade constante de 30 rpm
enquanto o torque de referência da MSIPSR é aumentado em rampa do valor 0,5 Nm
para 2 Nm. Nas Figuras 14 e 15, referentes ao Método 1 e 2, as ondulações de torque



103

Figura 12 – Comparativo entre conteúdo harmônico do torque medido Tm e modelo de
torque completo Tcomp do ensaio de regime permanente da MSIPSR.
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Figura 13 – Comparativo entre valor eficaz da corrente de fase de cada método no ensaio
de regime permanente da MSIPSR.
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aumentam conforme aumenta a condição de torque de referência. Essas ondulações são
significativamente reduzidas nas estratégias dos Métodos 3 e 4 durante o a dinâmica
de referência de torque. Isso indica que a alimentação da máquina é apropriadamente
adaptada de acordo com o ponto de operação para reduzir as ondulações, o que está
alinhado com o fato do esquema proposto ser baseado em referências ótimas instantâneas
de torque ativo e reativo auxiliar.

Além da redução das ondulações de torque, no Método 4 é possível notar claramente
que as componentes de torque reativo são mantidas proximamente a zero durante o
transitório de referência de torque ativo, indicando que a alimentação da MSIPSR é
também apropriadamente adaptada de forma a mantê-la em condição MTPA durante a
dinâmica do Teste 2.

6.1.3 Teste 3 - Regime dinâmico - Degrau

O Teste 3 avalia o comportamento dos Métodos 1 a 4 durante o transitório de degrau
de referência de torque da MSIPSR. As Figuras 18, 19, 20 e 21 mostram o comportamento
das componentes de torque ativo, reativo e correntes durante o Teste 3.

A máquina de indução é controlada em velocidade constante de 30 rpm enquanto a
MSIPSR é submetida a um degrau de referência de torque ativo do valor 1 Nm para 2 Nm.

Assim como nos resultados do Teste 2, é possível notar a capacidade de redução
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Figura 14 – Rampa de referência de torque da MSIPSR com o Método 1.

0
0,4
0,8
1,2
1,6
2

2,4

T
o
rq
u
e

A
ti
v
o
(N
m
)

Te

Tcomp

Tref

0

0,4

0,8

1,2

1,6

2

T
o
rq
u
e
A
ti
v
o

N
o
rm
a
li
za
d
o Te=T e

Tm=Tm

Tcomp=T comp

Tref=T ref

-2

-1

0

1

2

T
o
rq
u
e

R
ea
ti
v
o
(N
m
) %q0

%q0;comp

-2

-1

0

1

2

T
o
rq
u
e

R
ea
ti
v
o
(N
m
) %0d

%0d;comp

-2

-1

0

1

2

T
o
rq
u
e

R
ea
ti
v
o
(N
m
) %dq

%dq;comp

0 0,5 1 1,5 2 2,5 3 3,5 4

Tempo (s)

-3

-2

-1

0

1

2

3

C
o
rr
en
te
(A
) ia

ib
ic

-1

0

1

2

3

C
o
rr
en
te
(A
) id

iq
i0



106

Figura 15 – Rampa de referência de torque da MSIPSR com o Método 2.
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Figura 16 – Rampa de referência de torque da MSIPSR com o Método 3.
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Figura 17 – Rampa de referência de torque da MSIPSR com o Método 4.
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de ondulação de torque durante transitórios do Métodos 3 e 4, concordando com o fato
das referências ótimas serem provenientes de um cálculo instantâneo, não necessitando de
processo iterativo ou tempo de convergência. Além disso, nota-se novamente também a
capacidade de manter as componentes de torque reativo proximamente a zero durante os
transitórios, indicando a operação MTPA.

Nos resultados do Teste 3 o tempo de subida dos torques ativos estimados (Te e
Tcomp) são aproximadamente 0,4 ms enquanto o tempo de subida dos torques medidos Tm

são aproximadamente 5 ms. O fato destes tempos de subida manterem-se aproximadamente
os mesmos para cada método indica que a escolha da estratégia de alimentação não altera
o comportamento dinâmico do sistema.
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Figura 18 – Resposta ao degrau de torque de referência da MSIPSR com o Método 1.
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Figura 19 – Resposta ao degrau de torque de referência da MSIPSR com o Método 2.
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Figura 20 – Resposta ao degrau de torque de referência da MSIPSR com o Método 3.
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Figura 21 – Resposta ao degrau de torque de referência da MSIPSR com o Método 4.
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6.2 MSIPIR

Esta seção apresenta os resultados experimentais do esquema de controle preditivo
de torque ativo e reativo auxiliar para uma MSIP não senoidal de ímãs permanentes
no interior do rotor. A bancada de testes e a MSIPIR utilizadas estão detalhadas nos
Apêndices D e C.

A MSIPIR utilizada apresenta elevado conteúdo harmônico de fluxo do rotor λdq0,
incluindo componentes harmônicas nos eixos d, q e 0. Para implementação da estratégia
de controle negligencia-se a modelagem do efeito de carregamento sobre o fluxo do rotor.
Portanto, o fluxo do rotor é modelado a partir da FCEM da máquina a vazio e aproximado
pelas suas componentes harmônicas em referencial dq0 mais significativas, que são de
ordem 3, 6, 9, 12, 15, 21 e 24, como apresentado no Apêndice C.

As componentes da matriz de indutância Ldq0 são modeladas por meio de simulação
em elementos finitos a partir do projeto da máquina. Para isso, inicialmente a trajetória
MTPA senoidal convencional é calculada numericamente por meio de busca exaustiva
considerando apenas correntes senoidais do estator e o torque médio produzido em um
ciclo elétrico [187]. A Figura 22 mostra a trajetória MTPA resultante no plano de correntes
dq encontrada para a MSIPIR de teste. Sobre a trajetória MTPA senoidal da Figura 22
calculam-se, via simulação em elementos finitos, as componentes de indutância da MSIPIR,
que estão apresentadas em detalhes no Apêndice C.

Além de componentes harmônicas no fluxo do estator e nas indutâncias, a MSIPIR
de teste apresenta significativo torque de borda. O torque de borda é obtido pela simulação
em elementos finitos da MSIPIR em vazio. O comportamento do torque de borda é

Figura 22 – Trajetória MTPA senoidal calculada numericamente por elementos finitos. (a)
Trajetória MTPA senoidal no mapa de isolinhas de torque por Ampère. (b)
Trajetória MTPA no mapa de isolinhas de torque e isolinhas de corrente.
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majoritariamente dominado por componente harmônica de ordem 12, como detalhado no
Apêndice C. Seu modelo é utilizado para modificar o torque de referência na entrada da
malha de controle, como apresentado na seção 5.2.

Com base no modelo do fluxo do estator, obtido a partir da FCEM experimental a
vazio, no modelo das indutâncias, obtido pela simulação em elementos finitos da MSIPIR
na trajetória MTPA senoidal, e no torque de borda, calculado por simulação em elementos
finitos, compõe-se o modelo da MSIPIR para implementação do algoritmo de controle
preditivo de torque ativo e reativo auxiliar.

O algoritmo de controle é avaliado a seguir conforme os testes de regime permanente
e transitórios apresentados na seção 6.1.

6.2.1 Teste 1 - Regime permanente

No Teste 1 para a MSIPIR o motor de indução da bancada do Apêndice D controla
a velocidade em valor constante de 60 rpm e a MSIPIR é comandada em torque com valor
de 2 Nm.

O Teste 1 é executado para 10 estratégias diferentes de alimentação da MSIPIR,
representando a estratégia proposta nesta tese e outras estratégias precedentes na literatura.
Os Métodos são descritos a seguir e seus desenvolvimentos matemáticos são detalhados no
Apêndice E.7:

• Método 1 - Este Método é referido na literatura como Zero d Axis Current (ZDAC)2.
Nessa estratégia, a MSIPIR é alimentada com corrente senoidal, sem objetivo de
reduzir ondulações de torque, e somente a corrente de eixo q é considerada na
produção de torque eletromagnético. As componentes d e 0 são controladas para
referências zero. Esse método é implementado de maneira indireta pela malha de
controle de torque ativo e reativo auxiliar desprezando o torque de borda e seguindo
as considerações nos modelos de FCEMs, FCEMCNs, torques ativos e reativos
auxiliares do Apêndice E.7;

• Método 2 - Refere-se à estratégia convencional MTPA por correntes senoidais. Nesta
estratégia a MSIPIR é alimentada por correntes senoidais sem interesse em redução
de ondulações de torque. Esse método é implementado de maneira indireta pela
malha de controle de torque ativo e reativo auxiliar desprezando o torque de borda
e seguindo as considerações nos modelos de FCEMs, FCEMCNs, torques ativos e
reativos auxiliares do Apêndice E.7;

• Método 3 - Representa uma modificação do Método 2, adicionando o interesse em
reduzir as ondulações de torque devidas ao torque de borda da MSIPIR. Para isso,

2 Corrente Zero de Eixo d, em tradução livre do inglês.
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adapta-se o Método 2 de forma que a referência de torque ativo é modificada para
compensar o torque de borda da MSIPIR;

• Método 4 - Alinha-se à proposta de [164], na qual a MSIPIR não senoidal é alimentada
como uma MSIPSR não senoidal, buscando compensar as ondulações devido às
componentes harmônicas de fluxo do rotor. Neste método, considera-se apenas a
injeção de componentes harmônicas de corrente nos eixos d e q. A corrente de eixo 0
é mantida nula. Neste Método 4 o torque de borda é considerado na referência de
torque ativo;

• Método 5 - Representa uma modificação do Método 4, onde considera-se também
a participação das componentes de corrente de eixo 0. Neste método o torque de
borda é considerado na referência de torque ativo;

• Método 6 - Representa as propostas de [135,142,148,157]. Nos trabalhos mencionados,
considera-se apenas as componentes harmônicas de fluxo d e q, desprezando as
componentes harmônicas de fluxo de eixo 0 e componentes harmônicas de indutância.
Além disso, o objetivo de controle proposto pelos autores para condição MTPA é
manter o torque reativo nulo ao invés do torque reativo auxiliar nulo. Neste método
o torque de borda é considerado na referência de torque ativo;

• Método 7 - Representa uma modificação do Método 6, sendo o torque reativo auxiliar
controlado para referência nula, como proposto nesta tese. Com isso, procura-se
demonstrar, comparativamente, o impacto da operação em verdadeira condição
MTPA em relação ao proposto em [135, 142, 148, 157]. Assim como no Método 6,
apenas as componentes harmônicas de fluxo do rotor de eixo d e q são consideradas.
As componentes harmônicas de indutância não são incluídas na compensação. Aqui,
o torque de borda é considerado na referência de torque ativo;

• Método 8 - Representa a proposta desta tese particularizada para o caso de nula
corrente de eixo 0. Ou seja, neste Método 8 são compensadas apenas as ondulações
produzidas pelas componentes harmônicas de eixo d e q das indutâncias e fluxo do
rotor. Ainda, o torque de borda é considerado na referência de torque ativo;

• Método 9 - Representa uma modificação do Método 7. Apenas componentes harmô-
nicas de fluxo são consideradas para compensação das ondulações de torque. No
entanto, considera-se as componentes harmônicas de eixo 0 no fluxo do rotor. Ainda,
o torque de borda é considerado na referência de torque ativo;

• Método 10 - Representa a proposta completa desta tese. São compensadas as
ondulações provenientes das componentes harmônicas dq0 das indutâncias e fluxo
do rotor. Ainda, o torque de borda é considerado na referência de torque ativo.
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As Figuras 23, 24, 25, 26, 27, 28, 29, 30, 31 e 32 mostram o desempenho em regime
permanente dos torques ativos, torques reativos, torques reativos auxiliares e correntes do
estator resultantes em um ciclo elétrico do Teste 1 executado para os Métodos 1 a 10.

Nas Figuras: Te representa o torque calculado por cada Método conforme a par-
ticularização do modelo; Tcomp representa o torque calculado pelo modelo completo do
torque eletromagnético com base no modelo de fluxo do rotor, indutâncias e torque de
borda; Tref representa o torque ativo de referência; TF EA representa o torque calculado
utilizando a ferramenta de elementos finitos com base no modelo da MSIPIR e correntes
de fase medidas; Tm representa o torque medido por transdutor de torque; ϱq0, ϱ0d e ϱdq

são os torques reativos calculados por cada Método conforme as particularizações dos
modelos; ϱ′

q0, ϱ′
0d e ϱ′

dq representam os torques reativos auxiliares calculados por cada
Método conforme as particularizações dos modelos; ϱq0,comp, ϱ0d,comp e ϱdq,comp são os tor-
ques reativos calculados pelo modelo completo; e ϱ′

q0,comp, ϱ′
0d,comp e ϱ′

dq,comp são os torques
reativos auxiliares calculados pelo modelo completo.

Em uma visão geral, é possível notar que as componentes de torque reativos
auxiliares ϱ′

q0, ϱ′
0d e ϱ′

dq são mantidas, em todos os Métodos, proximamente a zero, indicando
que cada cenário está na sua respectiva condição MTPA conforme suas considerações
iniciais de particularização dos modelos de fluxos e indutâncias. Por outro lado, a distância
do comportamento dos modelos completos de torques reativos auxiliares ϱ′

q0,comp, ϱ′
0d,comp

e ϱ′
dq,comp em relação ao valor nulo indicam o afastamentos dos Métodos da real condição

MTPA não senoidal.

Com relação ao torque ativo, em geral nota-se uma boa proximidade dos modelos
Tcomp, baseado em indutâncias, fluxos e torque de borda, com os comportamentos de
torque medido Tm e torque calculado por elementos finitos TF EA. É importante ressaltar
que diferença entre Tcomp e TF EA reside nos fenômenos não modelados em Tcomp como,
por exemplo: efeitos de carregamento no fluxo do rotor; efeitos de carregamento não
senoidal sobre as indutâncias; efeitos de carregamento sobre o torque de borda; e efeitos de
temperatura. Por outro lado a diferença entre TF EA e Tm reside, sobretudo, nas diferenças
construtivas entre a máquina real e a máquina projetada. Além disso, a medição Tm do
transdutor de torque está sujeito a ondulações externas à MSIPIR.

Os Métodos 1 e 2 representam os cenários de maior produção de ondulações de
torque uma vez que procuram injetar correntes senoidais de estator e não possuem o
objetivo de reduzir ondulações de torque. Para o Método 1 o valor absoluto da ondulação
de torque medido Tm representa aproximadamente 46% do torque médio enquanto que
para o Método 2 o valor absoluto de ondulação representa aproximadamente 44%.

Os métodos que produzem maior redução de ondulações de torque são os Métodos
8 e 10, propostos nesta tese. Nos resultados dos Métodos 8 e 10 para o Teste 1 os valores
pico a pico de ondulação de torque são reduzidos para cerca de 14%.
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Figura 23 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 1.
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Figura 24 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 2.
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Figura 25 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 3.
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Figura 26 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 4.
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Figura 27 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 5.
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Figura 28 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 6.
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Figura 29 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 7.
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Figura 30 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 8.
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Figura 31 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 9.
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Figura 32 – Operação em regime permanente da MSIPIR com Método 10.
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A Figura 33 apresenta um comparativo das ondulações de torque pico a pico,
conforme (6.1), normalizadas em relação ao Método 1.

Apesar dos Métodos 1 e 2 injetarem correntes senoidais no estator, esses métodos
produzem ondulações pico a pico de torque diferentes. Isso deve-se sobretudo à diferença
de nível de corrente e fase produzida em cada método, que implica em uma diferente
interação da corrente do estator com as componentes harmônicas.

A redução de 14,6% do Método 3 em relação ao Método 2 deve-se à característica
de redução de ondulações de torque de borda do Método 3. Os Métodos 4, 5, 6, 7 e 9
desempenham similar nível de ondulação pico a pico de torque, que representa cerca de 25%
de redução em relação ao Método 3. Esses Métodos consideram apenas as componentes
harmônicas de fluxo do rotor, negligenciando aquelas das indutâncias. Os Métodos 8 e 10
proporcionam as maiores reduções de ondulação de torque, alcançando aproximadamente
70% e 67,6% respectivamente, por considerarem as componentes harmônicas de indutâncias,
fluxo do rotor e torque de borda. A diferença entre o desempenho do Método 10 em relação
ao Método 8 podem estar relacionadas ao efeito de carregamento adicional devido à injeção
de componentes harmônicas de eixo 0.

Alternativamente à análise de ondulação pico a pico, a Figura 34 apresenta a
análise do fator de ondulação de torque em cada método, conforme (6.2). Os resultados da
Figura 34 ratificam as observações a respeito da Figura 33.

As Figuras 35 e 36 comparam a distribuição harmônica do torque medido em cada
Método. Em geral, observa-se que as componentes harmônicas mais significativas são as
de ordem 6, 12 e 18 e 24.

Na Figura 35 nota-se a redução das ondulações de ordem 12 do Método 3 em
relação aos Métodos 1 e 2. Essa redução associa-se ao fato do torque de borda, mitigado
pelo Método 3, possuir ordem harmônica 12. As demais componentes harmônicas do
Método 3 possuem similar comportamento àquelas dos Métodos 1 e 2.

Enquanto os Métodos 4, 5, 6, 7 e 9 apresentam similar comportamento das amplitu-
des harmônicas de torque, os Métodos 8 e 10 apresentam maior redução das componentes
de ordem 12 por considerarem as componentes harmônicas de indutância.

A Figura 37 compara, de forma normalizada em relação do Método 2, as correntes
eficazes utilizadas por cada Método nos resultados de regime permanente do Teste 1 das
Figuras 23, 24, 25, 26, 27, 28, 29, 30, 31 e 32.

O Método 2 é utilizado como referência para normalização uma vez que, convencio-
nalmente, MSIPIR são comandadas em modo MTPA senoidal para melhor aproveitamento
da contribuição do torque mútuo e torque de relutância.

A redução de aproximadamente 4,4% no nível da corrente eficaz proporcionada
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Figura 33 – Comparativo dos valores pico a pico normalizados dos torques medidos Tm

nos métodos 1 a 10 para MSIPIR no Teste 1 de regime permanente.
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Figura 34 – Comparativo entre fatores de ondulação de torque medido Tm nos métodos 1
a 10 para o Teste 1 de regime permanente.
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Figura 35 – Comparativo da distribuição harmônica do torque medido Tm da MSIPIR
para os métodos 1 a 5 no Teste 1 de regime permanente.
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Figura 36 – Comparativo da distribuição harmônica do torque medido Tm da MSIPIR
para os métodos 6 a 10 no Teste 1 de regime permanente.
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pelo Método 2 em relação ao Método 1 representa, para esta MSIPIR, o benefício do
Método MTPA senoidal em relação à estratégia ZDAC do Método 1, que não beneficia o
acionamento com aproveitamento do torque de relutância.

O Método 3 requer maior nível de corrente eficaz para reduzir as ondulações do
torque de borda em relação ao Método 2.

O Método 4 assemelha-se ao Método 1 ao não levar em conta a participação do
torque de relutância da MSIPIR. Porém, o Método 4 reduz as ondulações do fluxo do
estator dq. Como mostrado, o Método 4 requer um nível adicional de corrente em relação
ao Método 1 para reduzir as ondulações de torque.

A diferença do Método 5 em relação ao Método 4 é a consideração da participação
das componentes de eixo 0 do fluxo do rotor, que tende a contribuir positivamente na
produção de torque ativo médio em MSIPs de FCEM trapezoidal [29]. Ao incluir essa
participação, o Método 5 requer menor nível de corrente eficaz que o Método 4, ainda que
produzam níveis similares de ondulações de torque, como mostrado nas Figuras 33 e 34.

O Método 6, em relação aos Métodos 4 e 5, considera a participação do torque de
relutância da MSIPIR e por isso requer menor corrente eficaz.

O Método 7 requer menor corrente eficaz que o Método 6. Isso acontece porque
o Método 6 não representa a real condição MTPA de MSIPIRs. Enquanto o Método 6
propõe produzir torque reativo nulo como condição MTPA, o Método 7 produz torque
reativo auxiliar nulo, como proposto nesta tese.

Os Métodos 8 e 10 são aqueles que produziram as maiores reduções de ondulações
de torques. Comparativamente, o Método 10 requer menor corrente eficaz em relação ao
Método 8 dada a participação das componentes harmônicas de eixo 0 do fluxo do rotor, que
contribuem positivamente na produção de torque médio da MSIPIR e, por isso, reduzem a
necessidade de corrente eficaz para atendimento de um torque de referência. Além disso,
para esta MSIPIR de teste, o nível de corrente eficaz necessária no Método 10 é similar
àquele do Método 2. Ou seja, com o mesmo nível de corrente eficaz, o Método 10 capaz de
acionar a MSIPIR de teste com significativa redução das ondulações de torque.

O Método 9 requer a menor corrente eficaz dentre os Métodos comparados. Isso
se deve ao fato deste Método beneficiar-se da contribuição do torque de relutância e das
componentes de eixo 0 do fluxo do rotor ao mesmo tempo em que não atenua as ondulações
associadas as componentes harmônicas das indutâncias da MSIPIR.

6.2.2 Teste 2 - Regime dinâmico - Rampa

O Teste 2 permite avaliar o comportamento transitório dos Métodos durante
mudança em rampa da referência de torque ativo da MSIPIR. Apenas os Métodos 2 e 10
são avaliados e apresentados nas Figuras 38 e 39 a fim de comparar o impacto da utilização
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Figura 37 – Comparativo entre correntes eficazes dos métodos 1 a 10 para MSIPIR no
Teste 1 de regime permanente, normalizados em relação ao resultado do
Método 2.
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da metodologia MTPA convencional por correntes senoidais no Método 2 e a metodologia
MTPA por correntes não senoidais com utilização das grandezas de eixo 0 do Método 10
proposto nesta tese.

No Teste 2 a máquina de indução é controlada em malha de velocidade com
referência constante de 60 rpm enquanto o torque ativo de referência da MSIPIR é
comandado em rampa, do valor 0,5 Nm para 2 Nm. Na Figura 38 nota-se o aumento das
ondulações de torque medido Tm e calculado Te da MSIPIR à medida em que se aumenta
o torque de referência Tref . Essas ondulações são significativamente reduzidas pelo Método
10 na Figura 39 durante a dinâmica da variação do torque de referência. Isso indica que a
alimentação da MSIPIR é apropriadamente e instantaneamente adaptada de acordo com o
ponto de operação para reduzir as ondulações. Por ser baseado em metodologia feedfoward
com referências e cálculo instantâneos de torque ativo e torques reativos auxiliares, a
estratégia proposta não requer processo iterativo, tempo de acomodação ou tempo de
convergência para atenuação das ondulações de torque em tempo real.

Na Figura 39 observa-se ainda a manutenção das componentes de torques reativos
auxiliares ϱ′

q0, ϱ′
0d e ϱ′

dq proximamente a zero durante o Teste 2, indicando que a estratégia
de controle mantém a MSIPIR na condição MTPA durante a dinâmica de torque ativo.
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Figura 38 – Rampa de referência de torque da MSIPIR com Método 2.
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Figura 39 – Rampa de referência de torque da MSIPIR com Método 10.
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6.2.3 Teste 3 - Regime dinâmico - Degrau

O Teste 3 permite avaliar o comportamento dos Métodos durante transitório em
degrau da referência de torque ativo da MSIPIR. No Teste 3 a máquina de indução é
controlada em malha de velocidade com referência constante de 60 rpm enquanto a MSIPIR
é submetida a um degrau de referência de torque ativo de 0,5 Nm para 2 Nm.

Assim como no Teste 2, no Teste 3 apenas os Métodos 2 e 10 são avaliados e
apresentados, a fim de comparar o impacto dinâmico da utilização da metodologia MTPA
convencional por correntes senoidais no Método 2 e a metodologia MTPA por correntes
não senoidais com utilização das grandezas de eixo 0 do Método 10 proposto nesta tese.

As Figuras 40 e 41 exibem o comportamento do torque ativo, componentes de
torques reativos e correntes do estator para os Métodos 2 e 10.

Em geral, os resultados demonstram a característica de redução de ondulação de
torque durante dinâmica de torque ativo no Método 10. O tempo de subida dos torques
ativos Te observado nos Métodos 2 e 10 é de cerca de 2 ms, o que indica que a resposta
dinâmica de torque ativo não é alterada com o Método 10 proposto.

Com relação às componentes de torque reativos auxiliares, ressalta-se que suas
referências são nulas independentes da condição de torque ativo para operação MTPA.
Observa-se que essas grandezas são mantidas próximas a zero durante do Teste 3 e
os distúrbios dinâmicos de torques reativos e reativos auxiliares são justificados pela
dominância, na função custo (5.26), do erro de torque ativo durante o transiente de
referência sobre os erros de torques reativos auxiliares.
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Figura 40 – Resposta ao degrau de referência de torque da MSIPIR com Método 2.
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Figura 41 – Resposta ao degrau de referência de torque da MSIPIR com Método 10.
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6.2.4 Análise da inclusão dos efeitos de carregamento na FCEM

Nas seções anteriores, os resultados apresentados consideram as mais relevantes
componentes harmônicas no modelo de onda de FCEM a vazio medida experimentalmente,
como apresentado no Apêndice C.

Nesta seção, o Teste 1 de regime permanente é repetido para o Método 10 da
MSIPIR, porém considerando o efeito de carregamento sobre a forma de onda da FCEM
no algoritmo FCS-MPC.

Para isso, a FCEM da MSIPIR é analisada por simulação em elementos finitos
considerando a corrente medida de fase do Método 10 no Teste 1 da Figura 32.

Considerando a reconstrução da FCEM a partir das mais significativas componentes
harmônicas, de ordem 3, 6, 9, 12, 15, 21 e 24, como apresentado no Apêndice C, a Figura 42
demonstra a diferença entre as formas de onda de FCEM a vazio e FCEM com carga
obtida pela simulação em elementos finitos, destacando as principais regiões de alteração.

Com a informação da FCEM com carga, o Teste 1 é repetido para o Método 10 e a
Figura 43 compara o comportamento do torque medido Tm normalizado em função do
torque médio. O resultado do Método 2 para o Teste 1 de regime permanente, utilizando
FCEM a vazio, é também apresentado na Figura 43 para recuperar a perspectiva da
magnitude das ondulações causadas pela alimentação por corrente senoidal.

A utilização da FCEM com carga produziu uma redução da ondulações em relação
ao Método 10 que utiliza FCEM a vazio. A redução observada no Método 10 com FCEM
com carga representa uma diminuição de 14% no fator de pico a pico do torque em
relação à utilização da FCEM a vazio e uma redução de aproximadamente 23% no fator
de ondulação.

A Figura 44 mostra a distribuição das componentes harmônicas dos torques medidos
da Figura 43. Em geral, nota-se que o Método 10 reduz significativamente as componentes
harmônicas de ordem 6, 12, 18 e 24 em relação ao Método 2. Com relação ao Método 10
com FCEM carga, nota-se a redução da componente de ordem 6 em relação ao Método 10
com FCEM a vazio.

As ondulações remanescentes estão associadas aos fenômenos não modelados e
outras imprecisões dos parâmetros utilizados modelo de circuito da MSIPIR e torque ativo
e reativos.
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Figura 42 – Comparativo entre formas de onda de FCEM a vazio e com carga destacando
as regiões de maior diferença (o cenário com carga corresponde à alimentação
da MSIPIR com a corrente de estator do Teste 1 do Método 10 da Figura 32).
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Figura 43 – Comparativo do comportamento dos torques medidos normalizados Tm/Tm

nos Métodos 2 e 10 para o Teste 1 de regime permanente.
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Figura 44 – Comparativo das componentes harmônicas de torque medido Tm nos Métodos
2 e 10 para o Teste 1 de regime permanente.
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6.3 Síntese do Capítulo

Este Capítulo 6 apresentou resultados experimentais da implementação do controle
proposto de torque ativo e reativos auxiliares FCS-MPC para redução de ondulações de
torque e operação MTPA de MSIPs não senoidais.

Para validação, a estrutura de controle proposta foi testada em uma MSIPSR e uma
MSIPIR em regime permanente comparativamente a outras estratégias na literatura. As
ondulações de torque são reduzidas em aproximadamente 70% com a estratégia proposta,
superando abordagens anteriores da literatura também baseadas em modelo, por considerar
as componentes harmônicas espaciais de eixo d, q e 0 de indutância, fluxo do rotor e torque
de borda no modelo das fontes de ondulações de torque.

Maior redução das ondulações pode ser alcançada com a melhoria do modelo das
fontes de ondulações, incluindo, por exemplo, efeitos de carregamento, como também
discutido neste Capítulo.

Resultados dinâmicos são apresentados e discutidos nesse Capítulo, evidenciando
que a abordagem de controle proposta não deteriora o comportamento dinâmico em relação
à alimentação convencional da MSIP com correntes senoidais de estator.
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7 CONCLUSÕES

Técnicas de mitigação ativa de ondulações de torque para MSIPs procuram propor-
cionar um acionamento elétrico que ofereça torque suave, motivadas pelo melhoramento
do desempenho ao reduzir os efeitos comumente indesejáveis das ondulações de torque.

Como discutido na revisão do Capítulo 2, as soluções de mitigação ativa precisam
abordar dois pontos essenciais: modelagem da apropriada alimentação da MSIP com
componentes harmônicas de corrente do estator para compensar as ondulações de torque;
e adaptação do esquema de controle para possibilitar a injeção dessas componentes
harmônicas.

Sobre o primeiro ponto, esta tese desenvolve uma análise generalizada da correlação
da teoria do produto cruzado da potência reativa instantânea com a operação em MTPA
de MSIPs não senoidais, considerando componentes harmônicas espaciais de eixo d, q e 0.

A partir da análise da grandeza de torque reativo auxiliar proposta, demonstra-se
que diversas abordagens anteriormente apresentadas na literatura são casos particulares e
subótimas da abordagem desta tese.

Em relação ao esquema de controle para mitigação de ondulações de torque, esta
tese propõe o controle preditivo FCS-MPC direto de torque ativo e reativo auxiliar,
diferentemente das convencionais malhas de controle de corrente ou torque e fluxo do
estator usualmente empregadas na literatura.

Um destaque desse controle direto é a facilidade de definição das referências de
torque ativo e reativo auxiliar. Enquanto o torque ativo pode ser informado diretamente
pelo usuário ou por malha externa, a referência de torque reativo auxiliar é nula, e
independente do torque ativo, para operação MTPA.

Com isso, elimina-se a necessidade de projetar referências ótimas de componentes
harmônicas de corrente, ou outras variáveis de controle, para operar a MSIP não senoidal
com reduzidas ondulações de torque em MTPA. Com isso, também não há necessidade de
utilização de tabelas de consulta ou outros meios para consultar ou calcular em tempo
real as referências otimizadas de controle.

Devido a essas características, a malha proposta de controle FCS-MPC de torque
ativo e reativo auxiliar pode ser aplicada para mitigação de ondulações de torque e operação
MTPA de diferentes MSIPs não senoidais apenas adaptando o modelo da máquina, sem
necessidade de projeto ou mecanismo de consulta em tempo real de referências otimizadas.

A estrutura de controle FCS-MPC proposta é validada em MSIPSR e MSIPIR
não senoidais comparativamente à estratégias precedentes da literatura, demonstrando a
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eficácia na redução de ondulações, superior redução das magnitude de corrente do estator
e não deterioração do desempenho dinâmico do controle de torque.

Sugestões de Novos Estudos

Os desenvolvimentos desta tese permitem sugerir as seguintes ideias de novos
estudos:

• Análise do ajuste dos pesos da função custo baseada em torques ativos e reativos
auxiliares;

• Análise dos torques reativos auxiliares para operação MTPA de outras topologias de
máquinas, como síncronas de relutância;

• Análise dos torques reativos auxiliares para operação MTPA de máquinas polifásicas;

• Análise da correlação das componentes de torques reativos auxiliares e operação em
região de enfraquecimento de campo;

• Utilização de alternativas estruturas de controle para controle direto de torques ativo
e reativos auxiliares.
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APÊNDICE A – TRANSFORMAÇÕES DE REFERENCIAL CLARKE E PARK

Transformações de Clarke e Park são transformadas lineares entre referenciais
espaciais amplamente utilizadas em controle vetorial de máquinas elétricas. Elas são
apresentadas a seguir de forma breve e para maior aprofundamento sugere-se [188,189].

Transformada de Clarke: Uma variável vetorial genérica no referencial estacio-
nário trifásico abc da Figura 45a, xabc, é representada por suas coordenadas nos eixos a, b
e c tal que

xabc =


xa

xb

xc

 . (A.1)

a

c

b

120o

120o
120o

(a) Referencial abc.
c

b

120o
120o a

(b) Referencial αβ0.
c

b

120o
120o a

d

q

(c) Referencial dq0.

Figura 45 – Referenciais espaciais.

A grandeza vetorial genérica xabc pode ser expressa utilizando o referencial estacio-
nário αβ0 da Figura 45b por xαβ0, sendo

xαβ0 =


xα

xβ

x0

 . (A.2)

Na Figura 45b o eixo 0 do referencial αβ0 é perpendicular ao plano αβ e aponta
para fora da página, no sentido do leitor. A transformação de xabc em xαβ0 pode ocorrer
por meio da transformação de Clarke invariante à potência Tabc→αβ0 tal que [188,189]

xαβ0 = Tabc→αβ0 xabc, (A.3)
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em que

Tabc→αβ0 =
√

2
3



1 −1
2 −1

2

0
√

3
2 −

√
3

2
1√
2

1√
2

1√
2


. (A.4)

De forma expandida, (A.3) é reescrita utilizando (A.4) como


xα

xβ

x0

 =
√

2
3



1 −1
2 −1

2

0
√

3
2 −

√
3

2
√

2
2

√
2

2

√
2

2




xa

xb

xc

 . (A.5)

Transformação de Park: Essa transformação permite transformar a grandeza
vetorial genérica do referencial αβ0, xαβ0, na grandeza xdq0 no referencial girante dq0 da
Figura 45c, síncrono à posição θ, de forma que

xdq0 = Tαβ0→dq0 xαβ0, (A.6)

em que Tαβ0→dq0 é a matriz de transformação de Park, expressa por

Tαβ0→dq0 =


cos(θ) sen(θ) 0

−sen(θ) cos(θ) 0

0 0 1

 . (A.7)

A transformação direta de xabc para xdq0 é calculada combinando a transformação
de Clarke e Park, (A.4) e (A.7), tal que

xdq0 = Tαβ0→dq0 xαβ0

= Tαβ0→dq0 (Tabc→αβ0 xabc)

= Tαβ0→dq0 Tabc→αβ0 xabc

= T xabc

(A.8)

em que T é a transformação de abc para dq0 dada por

T = Tαβ0→dq0 Tabc→αβ0 =
√

2
3


cos(θ) cos

(
θ − 2π

3

)
cos

(
θ + 2π

3

)
−sen(θ) −sen

(
θ − 2π

3

)
−sen

(
θ + 2π

3

)
1√
2

1√
2

1√
2

 . (A.9)
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As matrizes de transformação (A.4), (A.7) e (A.9) possuem importantes relações
matriciais, como

det(Tabc→αβ0) = det(Tαβ0→dq0) = det(T ) = 1, (A.10)

T T
abc→αβ0 = T−1

abc→αβ0

T T
αβ0→dq0 = T−1

αβ0→dq0

T T = T−1,

(A.11)



cof
(
Tabc→αβ0) = det(Tabc→αβ0)

(
T−1

abc→αβ0)T = Tabc→αβ0

cof
(
Tαβ0→dq0) = det(Tαβ0→dq0)

(
T−1

αβ0→dq0)T = Tαβ0→dq0

cof
(
T ) = det(T )

(
T−1)T = T ,

(A.12)

T
dT−1

dθ
= Tαβ0→dq0

dT−1
αβ0→dq0

dθ
=


0 −1 0
1 0 0
0 0 0

 (A.13)

e

dT

dθ
T−1 = dTαβ0→dq0

dθ
T−1
αβ0→dq0 =


0 1 0
−1 0 0
0 0 0

 . (A.14)

As relações (A.10), (A.11), (A.12), (A.13) e (A.14) são úteis nos desenvolvimentos
do modelo da MSIP e demais análises apresentadas nesta tese.
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APÊNDICE B – MÁQUINA DE TESTE 1 - MSIPSR NÃO SENOIDAL

Esta Seção detalha o protótipo de MSIP de ímã na superfície construída e utilizada
na validação experimental desta tese.

A Figura 46a mostra o estator trifásico na topologia open-end winding da MSIPSR.
A resistência de cada fase do estator é de aproximadamente 4,8 Ω. A Figura 46b mostra a
MSIP montada.

A Figura 47 exibe detalhes da construção do rotor da MSIP. A Figura 47a mostra a
pastilha retangular de ímã de neodímio N35 utilizado. A Figura 47b mostra um exemplar
de lâmina de aço elétrico empregado na construção da estrutura do rotor. A Figura 47c
mostra o rotor da MSIPSR montado. O rotor da MSIPSR tem 4 polos, 7 pastilhas de ímã
por polo e um total de 54 pastilhas na superfície do rotor.

A FCEM a vazio da MSIPSR completamente montada é obtida ao acionar seu
eixo mecanicamente em velocidade constante e medir a tensão nos terminais das fases
do estator. A Figura 48 mostra a forma de onda das FCEMs não senoidais de fase em
função do tempo, medidas pelo Osciloscópio Tecktronix MDO3014, da MSIPSR acionada,
conforme montagem da Figura 87a, em aproximadamente 1800 rpm pelo motor de indução

Figura 46 – Aspectos construtivos do estator da MSIP.

(a) Vista do estator da MSIP. (b) MSIP montada.

Font: o autor.
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Figura 47 – Aspectos construtivos do rotor da MSIP de ímã na superfície.

(a) Pastilha de ímã de neodímio N35
25x6x3 mm da MSIP.

(b) Lâmina de aço elétrico de espessura 0,5mm do
rotor da MSIP.

(c) Rotor completo da MSIP.

Fonte: o autor.

trifásico conectado diretamente à rede (220V/60Hz). Enquanto a Figura 48a exibe as
FCEMs com eixo comum de nível 0 Volts, a Figura 48b apresenta as mesmas formas
de onda em diferentes posições em benefício da visualização. Na Figura 48 a forma de
onda FCEM_A corresponde à FCEM medida no terminal a em relação ao terminal a′ da
Figura 87b. Similarmente, FCEM_B e FCEM_C correspondem às FCEMs medidas nos
terminais bb′ e cc′.

A partir dos dados de FCEMs de fase da Figura 48, a Figura 49 mostra as FCEMs
de linha da MSIPSR, calculadas diretamente no osciloscópio utilizando sua funcionalidade
de operações matemáticas e salvamento em canais internos auxiliares R1, R2 e R3. Na
Figura 49 as tensões de linha são calculadas simplesmente como

FCEM_AB = FCEM_A− FCEM_B,
FCEM_BC = FCEM_B − FCEM_C,
FCEM_CA = FCEM_C − FCEM_A.

(B.1)

A partir das FCEMs de fase e da transformação Tabc→αβ0 invariante à potência do
Apêndice A, calcula-se as componentes de FCEM no referencial estacionário αβ0, conforme
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Figura 48 – FCEMs de fase abc (FCEM_A, FCEM_B e FCEM_C) da MSIPSR trifásica
em aproximadamente 1800 rpm. (a) Visualização com sobreposição dos eixos
de referência. (b) Visualização com afastamento dos eixos de referência.

(a)

(b)

Fonte: o autor.
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Figura 49 – FCEMs de linha (FCEM_AB, FCEM_BC e FCEM_CA) da MSIPSR trifásica
em aproximadamente 1800 rpm. (a) Visualização com sobreposição dos eixos
de referência. (b) Visualização com afastamento dos eixos de referência.

(a)

(b)

Fonte: o autor.
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Figura 50 – Componentes αβ0 (FCEM_ALFA, FCEM_BETA e FCEM_ZERO) da
FCEM da MSIPSR em aproximadamente 1800 rpm.

Fonte: o autor.

mostrado na Figura 50, de forma que

FCEM_ALFA =
√

2
3

(
FCEM_A− 1

2FCEM_B − 1
2FCEM_C

)
,

FCEM_BETA = 1√
2

(FCEM_B − FCEM_C) ,

FCEM_ZERO = 1√
3

(FCEM_A+ FCEM_B + FCEM_C) .

(B.2)

As Figuras 51, 52 e 53 exibem as trajetórias da FCEM da MSIP nos planos αβ, α0
e β0.

Com os dados das medições de osciloscópio, a Figura 54 reúne as formas de onda
de FCEM da MSIPSR normalizadas em função da velocidade elétrica nos referenciais abc
(ϵabc = [ϵa ϵb ϵc]), αβ0 (ϵαβ0 = [ϵα ϵβ ϵ0]) e dq0 (ϵdq0 = [ϵd ϵq ϵ0]) orientado na posição
elétrica do rotor θe.

As Figuras 55 e 56 mostram as trajetórias e as projeções das FCEMs normalizadas
da MSIP nos espaços tridimensionais αβ0 e dq0.

As formas de onda das componentes de FCEM normalizadas ϵa, ϵb e ϵc da Figura 54
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Figura 51 – Trajetória no plano αβ da FCEM da MSIPSR.

Fonte: o autor.

Figura 52 – Trajetória no plano 0α da FCEM da MSIPSR.

Fonte: o autor.
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Figura 53 – Trajetória no plano 0β da FCEM da MSIPSR.

Fonte: o autor.

podem ser expressas na forma de somatório de Fourier tal que

ϵa(θe) =
∑

n=1,3,5,7,9...

ka,n cos(nθe − ϕa,n),

ϵb(θe) =
∑

n=1,3,5,7,9...

kb,n cos(nθe − ϕb,n),

ϵc(θe) =
∑

n=1,3,5,7,9...

kc,n cos(nθe − ϕc,n).

(B.3)

em que ka,n, kb,n, kc,n são as magnitudes das componentes harmônicas de ordem n e
ϕa,n, ϕb,n e ϕc,n são as respectivas fases. As Figuras 57, 58 e 59 mostram as componentes
harmônicas das FCEMs normalizadas ϵabc da MSIPSR, com os valores de magnitude e
fase de cada componente harmônica.

O fluxo do rotor a vazio da MSIPSR pode ser calculado a partir das FCEMs de
fases a vazio a partir da integral das FCEMs normalizadas (B.3) em relação à posição
elétrica θe tal que

λa(θe) =
∑

n=1,3,5,7,9...

(
ka,n

n

)
sen(nθe − ϕa,n),

λb(θe) =
∑

n=1,3,5,7,9...

(
kb,n

n

)
sen(nθe − ϕb,n),

λc(θe) =
∑

n=1,3,5,7,9...

(
kc,n

n

)
sen(nθe − ϕc,n),

(B.4)
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Figura 54 – Componentes das FCEMs normalizadas pela velocidade elétrica da MSIPSR
nos referenciais abc, αβ0 e dq0.
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Fonte: o autor.

em que λa, λb, λc são as componentes de fluxo do rotor da fase a, b e c no referencial
estacionário abc. A partir dos fluxos do rotor por fase B.4 e das transformadas de referencial
Tabc→αβ0 e Tαβ0→dq0 (Apêndice A), a Figura 60 apresenta as formas de onda do fluxo do
rotor nos referenciais abc, αβ0 e dq0.

As figuras 61 e 62 mostram as trajetórias e projeções do fluxo do rotor nos espaços
αβ0 e dq0.

As componentes de fluxo do rotor no referencial síncrono dq0 são expressas na



175

Figura 55 – Trajetória e projeções no espaço αβ0 das componentes de FCEMs normalizadas
pela velocidade elétrica da MSIPSR.
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forma de série de Fourier tal que

λd(θe) = kd,0 +
∑

n=6,12,24
kd,n cos(nθe − ϕd,n) (B.5)

λq(θe) =
∑

n=6,12,24
kq,n cos(nθe − ϕq,n) (B.6)

λ0(θe) =
∑

n=3,9,21
k0,n cos(nθe − ϕ0,n) (B.7)

em que λd, λq e λ0 são as componentes de fluxo do rotor de eixo direto, quadratura e zero
no referencial síncrono dq0. De forma aproximada, as magnitudes das mais significativas
componentes harmônicas kd,0, kd,n, kq,n e k0,n e as respectivas fases ϕd,n, ϕq,n e ϕ0,n para a
MSIP estão apresentadas na Tabela 4.

Com as componentes harmônicas de fluxo do rotor aproximado da Tabela 4, a
FCEM de fase a é reconstruída na Figura 63 e comparada com a FCEM a vazio medida.
A Figura 63a mostra o comparativo entre FCEMs normalizadas da fase a juntamente com
o erro da aproximação. A Figura 63b mostra a FCEM em vazio da fase a medida com a
MSIP acionada mecanicamente pelo motor de indução em aproximadamente 1800 rpm
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Figura 56 – Trajetória e projeções no espaço dq0 das componentes das FCEMs normaliza-
das pela velocidade elétrica da MSIPSR.
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Tabela 4 – Magnitudes e fases das principais componentes harmônicas do fluxo do rotor
da MSIPSR. Observação: as grandezas no referencial dq0 foram calculadas
utilizando a transformação invariante à potência.

Componente
harmônica

n

λd λq λ0
Magnitude Fase Magnitude Fase Magnitude Fase

(mWb) (rad) (mWb) (rad) (mWb) (rad)
kd,n ϕd,n kq,n ϕq,n k0,n ϕ0,n

0 (CC) 479,43 - - - - -
3 - - - - 53,96 -0,0092
6 2,205 -0,0495 8,116 -1,603 - -
9 - - - 8,274 3,118
12 8,139 3,10 7,848 1,543 - -
18 - - 0,266 1,513 - -
21 - - - 0,860 -0,052
24 0,857 -0,0555 1,989 -1,653 - -
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Figura 57 – Magnitudes das componentes harmônicas da FCEM normalizada da fase A
da MSIPSR, ϵa, calculada a partir do resultado da Fig. 48.

1 3 5 7 9 11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39 41 43 45

Componente harmônica
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Figura 58 – Magnitudes das componentes harmônicas da FCEM normalizada da fase B
da MSIPSR, ϵb, calculada a partir do resultado da Fig. 48.
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Figura 59 – Magnitudes das componentes harmônicas da FCEM normalizada da fase C
da MSIPSR, ϵc, calculada a partir do resultado da Fig. 48.
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juntamente com a FCEM aproximada calculada pela DSP e disponibilizada em uma saída
analógica.
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Figura 60 – Componentes de fluxo do rotor da MSIPSR nos referenciais abc, αβ0 e dq0.
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Figura 61 – Trajetória e projeções no espaço αβ0 do fluxo do rotor da MSIPSR.
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Figura 62 – Trajetória e projeções no espaço dq0 do fluxo do rotor da MSIPSR.
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Figura 63 – Comparativo entre FCEM medida e FCEM modelada pelas componentes
harmônicas mais significativas para MSIPSR.
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aproximação do fluxo do rotor da Tabela 4 para MSIPSR.

(b) Comparativo entre formas de onda da FCEM de fase medida em vazio e FCEM aproximada
calculada pela DSP (Canal 1 (azul escuro): FCEM medida em vazio por sensor de tensão.
Canal 2 (ciano): FCEM reconstruída a partir da Tabela 4 de forma discreta e externalizada
via DAC. Canal 3 (roxo): sinal index do encoder). A amplitude do sinal exibido é função
do ganho do sensor de tensão e do condicionamento para externalização via DAC.

Fonte: o autor.
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APÊNDICE C – MÁQUINA DE TESTE 2 - MSIPIR NÃO SENOIDAL

Esta Seção detalha o protótipo de MSIP de ímãs no interior do rotor construída e
utilizada na validação experimental desta tese.

A MSIPIR compartilha o mesmo estator que a MSIPSR, mostrada na Figura 46.
Com relação ao rotor, a MSIPIR é do tipo spoke, devido à disposição dos ímãs no rotor. A
Figura 64 mostra detalhes do rotor da MSIPIR. Na Figura 64a mostra-se a pastilha de
ímã de neodímio utilizada. Na Figura 64b mostra-se a seção transversal de uma lâmina de
aço elétrico do rotor. A Figura 64c mostra o rotor durante a montagem no eixo mecânico
e a Figura64d mostra o rotor completamente montado. O rotor da MSIPIR possui 4 polos,
conseguidos com 4 pastilhas de ímã.

A FCEM de fase a vazio da MSIPIR é obtida acionando-a como gerador a vazio em
velocidade constante e medição da tensão nos terminais das fases do estator. A Figura 65
mostra a forma de onda das FCEMs não senoidais de fase em função do tempo, medidas
com o osciloscópio da Seção D. Neste ensaio a MSIPIR é acionada, conforme a montagem da
Figura 87a, em aproximadamente 1800 rpm pelo motor de indução conectado diretamente
à rede (220V/60Hz). Na Figura 65 o sinal FCEM_A corresponde FCEN medida no
terminal a em relação ao terminal a′ do estator da Figura 87b. Analogamente, FCEM_B
corresponde à FCEM bb′ e FCEM_C corresponde à FCEM cc′.

A partir dos sinais da Figura 65, a Figura 66 exibe as FCEMs de linha da MSIPIR,
calculadas diretamente no osciloscópio utilizando sua funcionalidade de operações mate-
máticas entre sinais medidos. Na Figura 66 FCEM_AB, FCEM_BC e FCEM_CA são as
FCEMs de linha conforme (B.1).

A partir dos sinais de FCEMs de fase da Figura 65 e da transformação de Clarke
invariante à potência Tabc→αβ0 do Apêndice A calcula-se as componentes de FCEM no
referencial estacionário αβ0, como mostrado na Figura 67 seguindo (B.2).

As Figuras 68, 69 e 70 exibem as trajetórias das FCEM da MSIPIR nos planos αβ,
α0 e β0.

Com os dados das medições experimentais de FCEM, a Figura 71 reúne as formas
de onda de FCEM normalizadas pela velocidade elétrica nos referenciais abc, (ϵabc =
[ϵa ϵb ϵc]), αβ0 (ϵαβ0 = [ϵα ϵβ ϵ0]) e dq0 orientado na posição elétrica do fluxo do rotor
(ϵdq0 = [ϵd ϵq ϵ0]).

As Figuras 72 e 73 mostram as trajetórias e as projeções das FCEMs normalizadas
da MSIPIR nos espaços tridimensionais αβ0 e dq0.

Considerando a expansão em série de Fourier de (B.3), as Figuras 74, 75 e 76 mos-
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Figura 64 – Aspectos construtivos do rotor da MSIPIR.

(a) Pastilha de ímã de neodímio N35
50x15x5mm da MSIPIR.

(b) Lâmina de aço elétrico de espessura 0,5mm do
rotor da MSIPIR.

(c) Vista do interior do rotor durante montagem.

(d) Rotor completo da MSIPIR.

Fonte: o autor.
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Figura 65 – FCEMs de fase abc (FCEM_A, FCEM_B e FCEM_C) da MSIPIR trifásica
em aproximadamente 1800 rpm. (a) Visualização com sobreposição dos eixos
de referência. (b) Visualização com afastamento dos eixos de referência.

(a)

(b)

Fonte: o autor.
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Figura 66 – FCEMs de linha (FCEM_AB, FCEM_BC e FCEM_CA) da MSIPIR trifásica
em aproximadamente 1800 rpm. (a) Visualização com sobreposição dos eixos
de referência. (b) Visualização com afastamento dos eixos de referência.

(a)

(b)

Fonte: o autor.
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Figura 67 – Componentes αβ0 (FCEM_ALFA, FCEM_BETA e FCEM_ZERO) da
FCEM da MSIPIR em aproximadamente 1800 rpm.

Fonte: o autor.

Figura 68 – Trajetória no plano αβ da FCEM da MSIPIR.

Fonte: o autor.
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Figura 69 – Trajetória no plano 0α da FCEM da MSIPIR.

Fonte: o autor.

Figura 70 – Trajetória no plano 0β da FCEM da MSIPIR.

Fonte: o autor.
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Figura 71 – Componentes abc, αβ0 e dq0 das FCEMs normalizadas pela velocidade elétrica
da MSIPIR.
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Fonte: o autor.

tram as componentes harmônicas das FCEMs normalizadas ϵabc da MSIPIR, juntamente
com os valores de magnitude e fase.

As componentes abc de fluxo do rotor, λabc a vazio da MSIPIR são calculadas
conforme (B.4) e, a partir das transformações de referencial (Apêndice A) as componentes
αβ0 e dq0 são calculadas. A Figura 77 apresenta as formas de onda do fluxo do rotor
nos referenciais abc, αβ0 e dq0 em função da posição rotórica θe. As Figuras 78 e 79
mostram as trajetórias e projeções do fluxo do rotor nos espaços αβ0 e dq0. As principais
componentes harmônicas das componentes do fluxo λdq0, conforme (B.7), estão mostradas
na Tabela 5.

Com as componentes harmônicas de fluxo do rotor da Tabela 5 a FCEM de fase aa′ é
reconstruída e comparada com a FCEM a vazio medida na Figura 80. A Figura 80a mostra
o erro, calculado de forma offline, entre FCEM medida e FCEM reconstruída utilizando
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Figura 72 – Trajetória e projeções no espaço αβ0 das componentes de FCEM normalizadas
pela velocidade elétrica da MSIPIR.
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as principais componentes harmônicas de fluxo do rotor da Tabela 5. A Figura 80b mostra
a forma de onda de FCEM em vazio da fase aa′ medida em tempo real juntamente com
a o modelo aproximado de FCEM calculada pela DSP e disponibilizada em um pino de
saída analógico.

Para a MSIPIR não senoidal, além da caracterização das FCEMs e fluxos do rotor
não senoidais, é necessário caracterizar as indutâncias não senoidais próprias e mútuas.
Nessa tese as indutâncias são obtidas pela análise em elementos finitos do projeto da
MSIPIR.

O modelo teórico de dependência quadridimensional das componentes de indutância
da matriz Ldq0(idq0, θe) em relação as correntes id, iq, i0 e θe (Capítulo 3) é simplificado
em benefício da implementação prática do modelo de indutâncias não senoidais.

Essa simplificação baseia-se na consideração de que a componente fundamental de
corrente de fase do estator é a componente dominante. De fato, sendo a FCEM fundamental
a componente de maior amplitude, a componente fundamental de corrente será a de maior
amplitude para produção de torque eletromagnético. Nesse cenário, o comportamento das
indutâncias é mais afetado pela magnitude da componente fundamental de corrente do
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Figura 73 – Trajetória e projeções no espaço dq0 das componentes de FCEM normalizadas
pela velocidade elétrica da MSIPIR.
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Tabela 5 – Magnitudes e fases das principais componentes harmônicas do fluxo do rotor
da MSIPIR. Observação: as grandezas no referencial síncrono foram calculadas
utilizando a transformação dq0 invariante à potência.

Componente
harmônica

n

λd λq λ0
Magnitude Fase Magnitude Fase Magnitude Fase

(mWb) (rad) (mWb) (rad) (mWb) (rad)
kd,n ϕd,n kq,n ϕq,n k0,n ϕ0,n

0 (CC) 288,88 - - - - -
3 - - - - 31,652 0,044
6 1,3619 0,1748 3,9548 -1,4793 - -
9 - - - 2,456 -3,0455
12 0,6485 -3,008 1,272 1,654 - -
15 - - - - 0,1605 -2,89
21 - - - 0,1275 -2,8265
24 0,1893 -2,907 0,5683 1,86235 - -
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Figura 74 – Magnitudes das componentes harmônicas da FCEM normalizada da fase A
da MSIPIR, ϵa, calculada a partir do resultado da Fig. 65.
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Figura 75 – Magnitudes das componentes harmônicas da FCEM normalizada da fase B
da MSIPIR, ϵb, calculada a partir do resultado da Fig. 65.
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Figura 76 – Magnitudes das componentes harmônicas da FCEM normalizada da fase C
da MSIPIR, ϵb, calculada a partir do resultado da Fig. 65.
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0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

100

110
M

a
g
n
it
u
d
e

n
o
rm

a
li
za

d
a

(%
)

100 % (0.2358 Vs/rad, ?=149.97/)

4.
61

%
(0
.0
10
8
V
s/
ra
d,
?=

36
.9
4
/ )

3.
23

%
(0
.0
07
6
V
s/
ra
d,
?=

-2
7.
75
/ )

5.
38

%
(0
.0
12
7
V
s/
ra
d,
?=

94
.9
1
/ )

0.
66

%
(0
.0
01
5
V
s/
ra
d,
?=

10
7.
1
/ )

23
.2
3
%

(0
.0
54
7
V
s/
ra
d,
?=

-8
7.
33
/ )

3.
66

%
(0
.0
08
6
V
s/
ra
d,
?=

-1
43
.8
7
/ )

1.
42

%
(0
.0
03
3
V
s/
ra
d,
?=

15
1.
12
/ )

0.
61

%
(0
.0
01
4
V
s/
ra
d,
?=

10
3.
96
/ )

3.
03

%
(0
.0
07
1
V
s/
ra
d,
?=

-1
34
.4
5
/ )

1.
66

%
(0
.0
03
9
V
s/
ra
d,
?=

16
8.
15
/ )

Conte4udo harmônico da
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que pelas componentes harmônicas de corrente [20]1

Com base nessa consideração, as componentes harmônicas de indutância são
analisadas e modeladas sobre a trajetória MTPA convencional por correntes senoidais (id
e iq constantes e i0 = 0)[187].

As Figuras 81 e 82 mostram o mapeamento do índice de torque eletromagnético
médio por Ampère (torque médio em um ciclo elétrico dividido pelo módulo de corrente)
obtido pela análise em elementos finitos da MSIPIR. As Figuras 81 e 82 também exibem
a trajetória MTPA senoidal da MSIPIR.

Na trajetória MTPA senoidal o impacto nas componentes abc de indutâncias da
MSIPIR é exibido na Figura 84. As correspondentes componentes dq0 de indutâncias estão
mostradas na Figura 85.

O comportamento do torque de borda para a MSIPIR de teste está apresentado na
Figura 86. O modelo matemático do torque de borda utilizado no algoritmo de controle
para mitigação das ondulações de torque corresponde à aproximação do torque de borda
toque calculado por FEA. A componente harmônica de ordem 12 é a mais significativa, de
forma que o modelo aproximado do torque de borda Tcog, em Nm, em função da posição
1 Em rigor, as componentes de indutância sofrem impacto em suas magnitudes harmônicas e

fases em função das componentes harmônicas de corrente do estator, como discutido em [20].
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Figura 77 – Componentes abc, αβ0 e dq0 de fluxo do rotor da MSIPIR.
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elétrica θe, em rad, é expresso como

Tcog(θe) = 0, 146 cos(12θe − 1, 36). (C.1)

Efeitos de carregamento sobre a forma de onda ou nível CC do cogging torque são
desconsiderados.
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Figura 78 – Trajetória e projeções no espaço αβ0 do fluxo do rotor da MSIPIR.
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Figura 79 – Trajetória e projeções no espaço dq0 do fluxo do rotor da MSIPIR.
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Figura 80 – Comparativo entre FCEM medida e FCEM modelada pelas componentes
harmônicas mais significativas da MSIPIR.
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aproximação do fluxo do rotor da Tabela 5.

(b) Comparativo entre FCEM de fase medida em vazio e FCEM aproximada calculada pela DSP
(Canal 1 (azul escuro): FCEM medida em vazio por sensor de tensão. Canal 2 (ciano): FCEM
reconstruída a partir da Tabela de forma discreta e externalizada via DAC. Canal 3 (roxo):
sinal index do encoder). A amplitude do sinal exibido é função do ganho do sensor de tensão
e do condicionamento para externalização via DAC.

Fonte: o autor.
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Figura 81 – Mapeamento do índice Torque por Ampère em função das correntes de estator
id e iq considerando correntes de fase senoidais.

Fonte: o autor.
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Figura 82 – Curva MTPA senoidal e projeção no referencial dq das isolinhas de índice
Torque por Ampère em função das correntes de estator id e iq considerando
correntes de fase senoidais.

Fonte: o autor.
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Figura 83 – Curva MTPA e isolinhas de torque e magnitude de correntes dq da MSIPIR.
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Figura 84 – Componentes de indutância em referencial abc da MSIPIR.
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Figura 85 – Componentes de indutância em referencial dq0 da MSIPIR.
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Figura 86 – Torque de borda a vazio calculado via FEA e modelo aproximado (C.1) para
a MSIPIR.
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APÊNDICE D – BANCADA DE TESTES

Os resultados experimentais apresentados nesta tese foram obtidos utilizando a
bancada de testes da Figura 87, desenvolvida para este trabalho e localizada no Laboratório
de Eletrônica de Potência e Máquinas Elétricas (LACEPME) da Escola de Engenharia de
São Carlos, no departamento de Engenharia Elétrica e de Computação, na Universidade de
São Paulo, campus São Carlos. A bancada de testes é composta pelos elementos seguintes:

• Três inversores trifásicos dois níveis a três fios desenvolvidos no LACEPME. Os
três inversores compartilham o mesmo barramento de tensão contínua. Conforme
a Figura 87b, os inversores 1 e 2 são para alimentação da máquina síncrona de
topologia de enrolamentos de extremidades abertas. O terceiro inversor é utilizado
para alimentação de uma máquina de indução trifásica gaiola de esquilo empregada
como carga controlada em torque ou velocidade através de esquema de controle FOC;

• Seis sensores de corrente baseados em resistores em série para medição das correntes
de fase da máquina síncrona e indução;

• Dois sensores de tensão para medição da tensão do barramento e medição da FCEM
de fase da MSIP;

• Quatro disjuntores para proteção e desconexão de elementos do circuito;

• Um retificador trifásico à diodo alimentado por um autotransformador. Capacitores
eletrolíticos são conectados ao retificador para composição do barramento de tensão
contínua compartilhado pelos inversores;

• Um cartão de controle da Texas Instruments, TMS320S28377D para controle da
máquina síncrona e da máquina de indução;

• Um encoder incremental da fabricante Omron modelo E6B2 CWZ1X conectado à
máquina síncrona:

– 2000 pulsos por volta;

– Disponibilidade de sinais em quadratura (A e B);

– Disponibilidade de sinal de pulso de sincronismo de revolução (Z);

– Transmissão diferencial dos sinais (A, Ā, B, B̄, Z e Z̄);

– Alimentação em tensão contínua 5V;

– Rotação máxima de 6000 rpm.
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Figura 87 – Bancada de testes.

(a) Bancada de testes: máquina de indução operando como carga controlada; transdutor de
torque; encoders incrementais; e máquina MSIP.

(b) Bancada de testes: inversores, sensores e DSP TMS320F28377D.

Fonte: o autor.

• Um encoder incremental da fabricante INCON modelo ENH2500-15731 conectado à
máquina de indução:

– 2500 pulsos por volta;

– Disponibilidade de sinais em quadratura (A e B);

– Disponibilidade de sinal de pulso de sincronismo de revolução (Z);

– Transmissão diferencial dos sinais (A, Ā, B, B̄, Z e Z̄);

– Alimentação em tensão contínua 5 V;

– Rotação máxima de 6000 rpm;

• Um transdutor rotativo de torque da fabricante Datum Electronics, modelo M420:

– Torque máximo de 25 Nm;
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Tabela 6 – Dados do motor de indução e parâmetros por fase de circuito equivalente em
conexão Y

Dados de placa
Descrição Símbolo Valor Unidade
Código do motor 11358588
Potência nominal 1,5 HP
Número de pares de polos np 2
Velocidade nominal 1715 rpm
Frequência nominal 60 Hz
Corrente de linha nominal 4,48(∆)/2,59(Y) A rms
Tensão de linha nominal 220(∆)/380(Y) V rms

Parâmetros de circuito Y equivalente
Parâmetro Símbolo Valor Unidade
Resistência do estator Rs 5,11 Ω
Resistência do rotor Rr 3,24 Ω
Indutância de dispersão do estator Lsσ 34,9 mH
Indutância de dispersão do rotor Lrσ 34,9 mH
Indutância mútua Lm 364,7 mH

– Rotação máxima de 10000 rpm;

– Amostragem de 1 kHz;

– Precisão de 0,1%;

– Alimentação em tensão contínua 15 V;

– Transmissão analógica da medição de torque em corrente (4-20 mA) ou tensão
(0-10 V).

• Dois protótipos de máquinas síncronas de ímã permanente no rotor, projetadas e
construídas no LACEPME para esta tese. As MSIPs serão detalhadas nas Seções
seguintes;

• Uma máquina de indução trifásica da fabricante WEG, modelo W22 Plus, cujos
dados são apresentados na Tabela 6, obtidos a partir da placa do motor e ensaios a
vazio e de rotor bloqueado para levantamento dos parâmetros de circuito equivalente.
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APÊNDICE E – PARTICULARIZAÇÕES DAS EXPRESSÕES DE TORQUES
ATIVO E REATIVOS AUXILIARES PARA DIFERENTES MSIPS SENOIDAIS E

NÃO SENOIDAIS

Neste Apêndice as expressões generalizadas de torque ativo, Te, e componentes de
torque reativo auxiliares, ϱ′

q0, ϱ′
0d e ϱ′

dq, apresentadas no Capítulo 4 são particularizadas
para MSIPs senoidais e não senoidais a fim de demonstrar seus relacionamentos com
objetivos de controle MTPA.

E.1 MSIPSR senoidal linear

Nessa seção adotam-se as seguintes considerações: a máquina síncrona de ímãs
na superfície do rotor é equilibrada; o fluxo concatenado do rotor é idealmente senoidal;
a saturação do material magnético é desconsiderada; deformações da forma de onda de
indutâncias e fluxo do rotor em função do carregamento são desconsideradas; efeitos da
temperatura são desconsiderados.

Em MSIPSRs senoidais lineares a matriz de indutância em referencial síncrono,
Ldq0, do modelo dinâmico de tensão (3.15) do Capítulo 3 é assumida constante, invariante
à posição do rotor e ao carregamento, e expressa como

Ldq0 =


Ldd Mdq Md0

Mdq Lqq Mq0

Md0 Mq0 M00

 =


L−M 0 0

0 L−M 0
0 0 L+ 2M

 (E.1)

em que L é a autoindutância de fase abc e M é a indutância mútua de fase abc. Uma vez
que tais parâmetros são constantes, Ldq0/dθe = 0.

Ao considerar a MSIPSR senoidal, o fluxo concatenado do rotor em referencial
síncrono dq0 orientado no próprio fluxo do rotor, λr,dq0, resulta em [190]

λr,dq0 =


λr,d

λr,q

λr,0

 =


λpm

0
0

 (E.2)

em que λpm é a magnitude da componente fundamental do fluxo do rotor em referencial
dq0 utilizando a transformação T invariante à potência (Apêndice A).

Ao considerar (E.1) e (E.2), é possível particularizar as FCEMCNs Edq0 para a
MSIPSR senoidal não saturada a partir de (3.33),(3.34), (3.35) da seção 3.2 do Capítulo 3
de forma que

Ed = 0
Eq = npλpm

E0 = 0.
(E.3)
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Com base em (E.3) calcula-se as FCEMCNs auxiliares E′
dq0 utilizando (4.30),

resultando em
E ′

d = Ed = 0
E ′

q = Eq = npλpm

E ′
0 = E0 = 0.

(E.4)

A partir de (E.3) e (E.4) calcula-se, por fim, o torque ativo e componentes de
torque reativo auxiliares para a MSIPSR senoidal linear tal que

Te = idq0 ·Edq0 = npλpmiq

ϱ′
q0 = iqE

′
0 − i0E ′

q = −npλpmi0

ϱ′
0d = i0E

′
d − idE ′

0 = 0
ϱ′

dq = idE
′
q − iqE ′

d = npλpmid

(E.5)

Em (E.5) avalia-se que somente iq atua na produção de torque ativo Te. A condição
de operação MTPA generalizada apontada no Capítulo 4 ϱ′

q0 = ϱ′
0d = ϱ′

dq = 0 é satisfeita
com id = i0 = 0. Esse resultado alinha-se com os objetivos convencionais de controle
de MSIPSRs senoidais lineares [190], demonstrando a validade da particularização da
abordagem de torque ativo e reativo auxiliar para expressar objetivos de controle da
operação MTPA desta topologia de máquina.

E.2 MSIPSR linear com fluxo fundamental e componente zero

Nessa seção adotam-se as seguintes considerações: a máquina síncrona de ímãs na
superfície do rotor é equilibrada; o fluxo concatenado do rotor possui componente funda-
mental e componentes de eixo zero em referencial dq0; a saturação do material magnético
é desconsiderada; deformações da forma de onda de indutâncias e fluxo do rotor em função
do carregamento são desconsideradas; efeitos da temperatura são desconsiderados.

Assim como na Seção anterior, em MSIPSRs senoidais lineares a matriz de indu-
tância em referencial síncrono, Ldq0, é assumida constante, invariante à posição do rotor e
ao carregamento, e expressa como

Ldq0 =


Ldd Mdq Md0

Mdq Lqq Mq0

Md0 Mq0 M00

 =


L−M 0 0

0 L−M 0
0 0 L+ 2M

 . (E.6)

Com relação ao fluxo do rotor, considera-se que seja composto por componente
fundamental e componentes de eixo 0. Assim, λr,dq0, resulta em

λr,dq0 =


λr,d

λr,q

λr,0

 =


λpm

0
λr,0(θe)

 (E.7)
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em que λr,0(θe) representa a forma de onda da componente 0 de fluxo do rotor, que,
em função das componentes harmônicas é função da posição elétrica θe. Com (E.7),
particulariza-se as FCEMCNs Edq0 a partir de (3.33),(3.34), (3.35) de forma que

Ed = 0
Eq = npλpm

E0 = np
d λr,0(θe)
d θe

.

(E.8)

Com base em (E.8) calcula-se as FCEMCNs auxiliares E′
dq0 utilizando (4.30),

resultando em
E ′

d = Ed = 0
E ′

q = Eq = npλpm

E ′
0 = E0 = np

d λr,0(θe)
d θe

.

(E.9)

A partir de (E.8) e (E.9) calcula-se o torque ativo e componentes de torque
reativo auxiliares para a MSIPSR linear de fluxo do rotor com componente fundamental e
componentes de eixo 0 tal que

Te = idq0 ·Edq0 = np

(
λpmiq + d λr,0(θe)

d θe

i0

)

ϱ′
q0 = iqE

′
0 − i0E ′

q = np

(
d λr,0(θe)
d θe

iq − λpmi0

)

ϱ′
0d = i0E

′
d − idE ′

0 = −np
d λr,0(θe)
d θe

id

ϱ′
dq = idE

′
q − iqE ′

d = npλpmid.

(E.10)

Em (E.10) avalia-se que apenas iq e i0 atuam na produção de torque ativo Te. As
condições de operação MTPA ϱ′

0d = 0 e ϱ′
dq = 0 são satisfeitas com id = 0, alinhando-se ao

conceito MTPA de que se id não contribui na produção de torque ativo, essa componente
deve ser nula a fim de diminuir a corrente necessária do estator. Ainda, a condição de
operação MTPA ϱ′

q0 = 0 é satisfeita com

i0 = 1
λpm

d λr,0(θe)
d θe

iq. (E.11)

Ao aplicar (E.11) em (E.10) tem-se as relações

iq = Te λpm

np

λ2
pm +

(
d λr,0(θe)
d θe

)2


i0 =
Te
d λr,0(θe)
d θe

np

λ2
pm +

(
d λr,0(θe)
d θe

)2
 .

(E.12)
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As expressões de correntes iq e i0 em (E.12) representam as correntes de referência
instantâneas para produzir um torque ativo Te em MTPA. Essas expressões podem ser
utilizadas, alternativamente, como cálculo de referência em malhas de controle de corrente
como, similarmente, apresentado em [29,30].

As expressões de torque ativo e reativo (E.10) caracterizam o Método 2 de controle
Capítulo 5.

E.3 MSIPSR linear com fluxo não senoidal sem componente zero

Nessa seção adotam-se as seguintes considerações: a máquina síncrona de ímãs na
superfície do rotor é equilibrada; o fluxo concatenado do rotor é não senoidal e desconsidera-
se as componentes de eixo zero em referencial dq0; a saturação do material magnético é
desconsiderada; deformações da forma de onda de indutâncias e fluxo do rotor em função
do carregamento são desconsideradas; efeitos da temperatura são desconsiderados.

Assim como na Seção anterior, em MSIPSRs senoidais lineares a matriz de indu-
tância em referencial síncrono, Ldq0, é assumida constante, invariante à posição do rotor e
ao carregamento, e expressa como

Ldq0 =


Ldd Mdq Md0

Mdq Lqq Mq0

Md0 Mq0 M00

 =


L−M 0 0

0 L−M 0
0 0 L+ 2M

 . (E.13)

Com relação ao fluxo do rotor, considera-se que suas componentes de eixo d e q
contenham componentes harmônicas de forma que sejam variantes em relação a posição
elétrica θe e a componente de eixo 0 seja nula. Assim, λr,dq0, resulta em

λr,dq0 =


λr,d

λr,q

λr,0

 =


λr,d(θe)
λr,q(θe)

0

 (E.14)

em que λr,d(θe) e λr,q(θe) representam as forma de onda das componentes d e q de fluxo do
rotor, que, em função das componentes harmônicas, são função da posição elétrica θe. Com
(E.14), particulariza-se as FCEMCNs Edq0 a partir de (3.33),(3.34), (3.35) de forma que

Ed = np

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)

Eq = np

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)

E0 = 0.

(E.15)

Com base em (E.15) calcula-se as FCEMCNs auxiliares E′
dq0 utilizando (4.30),
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resultando em
E ′

d = Ed = np

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)

E ′
q = Eq = np

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)

E ′
0 = E0 = 0.

(E.16)

A partir de (E.15) e (E.16) calcula-se o torque ativo e componentes de torque
reativo auxiliares para a MSIPSR linear de fluxo do rotor não senoidal com componente
nula de eixo 0 tal que

Te = idq0 ·Edq0 = np

((
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)
id +

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)
iq

)

ϱ′
q0 = iqE

′
0 − i0E ′

q = −np

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)
i0

ϱ′
0d = i0E

′
d − idE ′

0 = np

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)
i0

ϱ′
dq = idE

′
q − iqE ′

d = np

((
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)
id −

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)
iq

)
(E.17)

Em (E.17) avalia-se que apenas id e iq atuam na produção de torque ativo Te. Além
disso, a condição de operação MTPA generalizada ϱ′

q0 = ϱ′
0d = ϱ′

dq = 0 é satisfeita com
i0 = 0 e

id =

d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)

d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
iq. (E.18)

Ao aplicar (E.18) em (E.17) tem-se as relações

id = Te

np

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)2

+
(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)2

iq = Te

np

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)2

+
(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)2 .

(E.19)

As expressões de correntes id e iq em (E.19) representam as correntes de referência
instantâneas para produzir um torque ativo Te em MTPA. Essas expressões podem ser
utilizadas, alternativamente, como cálculo de referência em malhas de controle de corrente
como, similarmente, apresentado em [29,30].

As expressões de torque ativo e reativo (E.17) caracterizam o Método 3 de controle
Capítulo 5.
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E.4 MSIPSR linear com fluxo não seonoidal com componente zero

Nessa seção adotam-se as seguintes considerações: a máquina síncrona de ímãs na
superfície do rotor é equilibrada; o fluxo concatenado do rotor é não senoidal e considera-se
presença de componentes de eixo zero em referencial dq0; a saturação do material magnético
é desconsiderada; deformações da forma de onda de indutâncias e fluxo do rotor em função
do carregamento são desconsideradas; efeitos da temperatura são desconsiderados.

Assim como na Seção anterior, em MSIPSRs senoidais lineares a matriz de indu-
tância em referencial síncrono, Ldq0, é assumida constante, invariante à posição do rotor e
ao carregamento, e expressa como

Ldq0 =


Ldd Mdq Md0

Mdq Lqq Mq0

Md0 Mq0 M00

 =


L−M 0 0

0 L−M 0
0 0 L+ 2M

 . (E.20)

Com relação ao fluxo do rotor, considera-se que suas componentes de eixo d, q e 0
contenham componentes harmônicas de forma que sejam variantes em relação a posição
elétrica θe. Assim, λr,dq0, resulta em

λr,dq0 =


λr,d

λr,q

λr,0

 =


λr,d(θe)
λr,q(θe)
λr,0(θe)

 (E.21)

em que λr,d(θe), λr,q(θe) e λr,0(θe) representam as forma de onda das componentes d, q e 0 de
fluxo do rotor não senoidais em função da posição elétrica θe. Com (E.21), particulariza-se
as FCEMCNs Edq0 a partir de (3.33),(3.34), (3.35) de forma que

Ed = np

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)

Eq = np

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)

E0 = np
d λr,0(θe)
d θe

.

(E.22)

Com base em (E.15) calcula-se as FCEMCNs auxiliares E′
dq0 utilizando (4.30),

resultando em
E ′

d = Ed = np

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)

E ′
q = Eq = np

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)

E ′
0 = E0 = np

d λr,0(θe)
d θe

.

(E.23)
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A partir de (E.22) e (E.23) calcula-se o torque ativo e componentes de torque
reativo auxiliares para a MSIPSR linear de fluxo do rotor não senoidal tal que


Te = idq0 ·Edq0 = np

((
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)
id +

(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)
iq+

+ d λr,0(θe)
d θe

i0

)

ϱ′
q0 = iqE

′
0 − i0E ′

q = np

(
d λr,0(θe)
d θe

iq −
(
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)
i0

)

ϱ′
0d = i0E

′
d − idE ′

0 = np

((
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)
i0 −

d λr,0(θe)
d θe

i0

)

ϱ′
dq = idE

′
q − iqE ′

d = np

((
d λr,q(θe)
d θe

+ λr,d(θe)
)
id −

(
d λr,d(θe)
d θe

− λr,q(θe)
)
iq

)
(E.24)

As expressões de torque ativo e reativo (E.24) caracterizam o Método 4 de controle
para MSIPSR do Capítulo 5.

E.5 MSIPIR senoidal linear

Os desenvolvimentos dessa seção partem das seguintes considerações: a MSIPIR é
equilibrada; o fluxo concatenado do rotor é idealmente senoidal; deformações da forma de
onda de indutâncias e fluxo do rotor em função do carregamento são desconsideradas; e
efeitos da temperatura são desconsiderados.

Em MSIPIRs senoidais lineares a matriz de indutância em referencial síncrono,
Ldq0, do modelo dinâmico de tensão do Capítulo 3 é assumida constante, invariante à
posição do rotor e ao carregamento e é expressa como

Ldq0 =


Ldd Mdq Md0

Mdq Lqq Mq0

Md0 Mq0 M00

 =


Ld 0 0
0 Lq 0
0 0 L0

 (E.25)

em que Ld é a indutância constante de eixo direto, Lq é a indutância constante de eixo
em quadratura e L0 é a indutância constante de eixo 0. É importante ressaltar que a
consideração de parâmetros constantes, e portanto invariantes à posição do rotor, implica
em Ldq0

dθe

= 0.

A consideração de fluxo senoidal de fase do rotor resulta no seguinte vetor de fluxo
em coordenadas síncronas,

λdq0 =


λd

λq

λ0

 =


λpm

0
0

 (E.26)
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em que λpm é a magnitude do fluxo concatenado do rotor de eixo direto, considerado
constante, invariante à posição do rotor e ao carregamento da máquina. Utilizando (E.25) e
(E.26), as FCEMCNs de referencial síncrono dq0, Edq0, calculadas a partir de (3.33),(3.34),
(3.35) resultam em

Ed = np

2 (Ld − Lq) iq

Eq = np

2 (Ld − Lq) id + npλpm

E0 = 0

(E.27)

Com base em (E.27) calcula-se as componentes de FCEMCNs auxiliares utilizando
(4.30) tal que

E ′
d = Ed + np

2 (Ld − Lq)iq = np(Ld − Lq)iq

E ′
q = Eq + np

2 (Ld − Lq)id = np(Ld − Lq)id + npλpm

E ′
0 = E0 = 0.

(E.28)

A partir de (E.27) e (E.28) calcula-se, por fim, o torque ativo e componentes de
torque reativo auxiliares para a IPMSM senoidal não saturada tal que

Te = idq0 ·Edq0 = np(Ld − Lq)id iq + npλpmiq

ϱ′
q0 = iqE

′
0 − i0E ′

q = −np(Ld − Lq)id i0 − npλpmi0

ϱ′
0d = i0E

′
d − idE ′

0 = np(Ld − Lq)iq i0

ϱ′
dq = idE

′
q − iqE ′

d = np(Ld − Lq)(i2d − i2q) + npλpmid.

(E.29)

Em (E.29) as condições ϱ′
q0 = 0 e ϱ′

0d = 0 para operação MTPA são satisfeitas com
i0 = 0. Essa condição alinha-se com o princípio de que, para operação MTPA, i0 deve ser
anulada pois não contribui na produção de torque ativo. A condição ϱ′

dq = 0 alinha-se
com a condição MTPA convencional, modelada em [191], porém seguindo uma abordagem
de dedução diferente. Esses resultados alinham-se com os objetivos convencionais de
controle de MSIPIRs senoidais lineares, demonstrando, nessa condição, a validade da
particularização da abordagem de torque ativo e reativo auxiliar. Uma vez que a máquina
MSIPIR não senoidal de teste desta tese (Apêndice C) não apresenta significativa saturação
magnética, as expressões (E.29) representam o Método 1 dos testes do Capítulo 5.

As expressões em (E.29) também podem ser escritas em função do fluxo do estator.
Para isso, considera-se que o fluxo linear do estator ψdq0(idq0) seja tal que

ψdq0(idq0) =


ψd

ψq

ψ0

 =


Ld 0 0
0 Lq 0
0 0 L0



id

iq

i0

+


λpm

0
0

 . (E.30)
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A partir de (E.30) as FCEMCNS auxiliares (E.28) são reescritas como

E ′
d = np

 ∂ψd

∂id
iq − ψq


E ′

q = np

− ∂ψq

∂iq
id + ψd


E ′

0 = 0.

(E.31)

A partir de (E.31), as componentes de torque ativo e reativo auxiliares são calculadas
por meio de



Te = idq0 ·Edq0 = np

(
ψd iq − ψq id

)

ϱ′
q0 = iqE

′
0 − i0E ′

q = np

∂ψq

∂iq
id − ψd

 i0
ϱ′

0d = i0E
′
d − idE ′

0 = np

∂ψd

∂id
iq − ψq

 i0
ϱ′

dq = idE
′
q − iqE ′

d = np

− ∂ψq

∂iq
i2d −

∂ψd

∂id
i2q + ψd id + ψq iq

.

(E.32)

E.6 MSIPIR senoidal com saturação

Os desenvolvimentos desta seção assumem das seguintes considerações: a máquina
síncrona de ímãs no interior do rotor é equilibrada; o fluxo concatenado do rotor é
idealmente senoidal; a saturação do material magnético é considerada no fluxo do estator;
efeitos da temperatura são desconsiderados.

Em MSIPIRs senoidais considerando saturação a matriz de indutância em referencial
síncrono, Ldq0, do modelo dinâmico de tensão do Capítulo 3 é função das correntes do
estator, porém invariante à posição do rotor, sendo expressa como

Ldq0(idq0) =


Ldd(idq0) Mdq(idq0) Md0(idq0)
Mdq(idq0) Lqq(idq0) Mq0(idq0)
Md0(idq0) Mq0(idq0) M00(idq0)

 =


Ld(idq0) 0 0

0 Lq(idq0) 0
0 0 L0(idq0)


(E.33)

em que Ld(idq0), Lq(idq0) e L0(idq0) são, respectivamente, as indutâncias de eixo direto,
quadratura e zero, sendo funções das correntes do estator. Cada componente de indutância
é função de todas as componentes de corrente a fim de representar os efeitos de saturação
direta e cruzada. É importante ressaltar que nesta seção os parâmetros são constantes em
relação à posição do rotor, o que implica em Ldq0(idq0)

dθe

= 0.
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O fluxo concatenado senoidal de fase do rotor em coordenadas síncronas, como
função do carregamento, é expresso como

λdq0(idq0) =


λd(idq0)
λq(idq0)
λ0(idq0)

 =


λpm(idq0)

0
0

 (E.34)

em que λpm(idq0) é a magnitude do fluxo concatenado do rotor de eixo direto, invariante à
posição do rotor mas função do carregamento da máquina. Utilizando (E.33) e (E.34), as
FCEMCNs de referencial síncrono dq0, Edq0, calculadas a partir de (3.33), (3.34) e (3.35),
omitindo os argumentos de Ldq0(idq0) e λdq0(idq0), resultam em

Ed = np

2 (Ld − Lq) iq

Eq = np

2 (Ld − Lq) id + npλpm

E0 = 0

(E.35)

Com base em (E.35) calcula-se as componentes de FCEMCNs auxiliares utilizando
(4.30) tal que

E ′
d = Ed +

∂Edq0

∂id

T

idq0 = np

(Ld − Lq)iq +
∂Ld

∂id
− ∂Lq

∂id

id iq + ∂λpm

∂id
iq


E ′

q = Eq +
∂Edq0

∂iq

T

idq0 = np

(Ld − Lq)id + λpm +
∂Ld

∂iq
− ∂Lq

∂iq

id iq + ∂λpm

∂iq
iq


E ′

0 = E0 +
∂Edq0

∂i0

T

idq0 = np

∂Ld

∂i0
− ∂Lq

∂i0

id iq + ∂λpm

∂i0
iq


(E.36)

A partir de (E.35) e (E.36) calcula-se, por fim, o torque ativo e componentes de
torque reativo auxiliares para a MSIPIR senoidal saturada tal que

Te = np(Ld − Lq)id iq + npλpmiq

ϱ′
q0 = np

(
∂∆L

∂i0
idi

2
q + ∂λpm

∂i0
i2q −

∂∆L

∂iq
idiqi0 − (Ld − Lq)idi0 − λpmi0 −

∂λpm

∂iq
iqi0

)

ϱ′
0d = np

(
∂∆L

∂id
idiqi0 + (Ld − Lq)iqi0 + ∂λpm

∂id
iqi0 −

∂∆L

∂i0
i2diq −

∂λpm

∂i0
idiq

)

ϱ′
dq = np

(
∂∆L

∂iq
i2diq + (Ld − Lq)(i2d − i2q) + λpm id

∂λpm

∂iq
idiq −

∂∆L

∂id
idi

2
q −

∂λpm

+ ∂idi
2
q

)
(E.37)

em que
∂∆L

∂ix
= ∂Ld

∂ix
− ∂Lq

∂ix
, x ∈ {d, q, 0}. (E.38)
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As expressões de torque ativo e reativo auxiliares em (E.37) caracterizam os
objetivos para operação MTPA de uma MSIPIR senoidal considerando efeitos de saturação.
Ao desconsiderar efeitos de carregamento, ∂∆L/∂ix = 0 e ∂λpm/∂ix = 0, o modelo assume
a forma de (E.29), como desenvolvido na Seção E.5.

O sistema (E.37) pode ser escrito também em função do fluxo do estator. Con-
siderando que, para este cenário de MSIPIR, o fluxo do estator ψdq0(idq0) seja dado
por

ψdq0(idq0) =


ψd

ψq

ψ0

 =


Ld(idq0) 0 0

0 Lq(idq0) 0
0 0 L0(idq0)



id

iq

i0

+


λpm(idq0)

0
0

 , (E.39)

a manipulação das FCEMCNs auxiliares em (E.36) resulta, omitindo a notação de
argumentos de ψdq0(idq0), em

E ′
d = Ed +

∂Edq0

∂id

T

idq0 = np

− ψq −
∂ψq

∂id
id + ∂ψd

∂id
iq


E ′

q = Eq +
∂Edq0

∂iq

T

idq0 = np

ψd −
∂ψq

∂iq
id + ∂ψd

∂iq
iq


E ′

0 = E0 +
∂Edq0

∂i0

T

idq0 = np

− ∂ψq

∂i0
id + ∂ψd

∂i0
iq

,
(E.40)

de forma que as expressões de torque ativo e reativo auxiliar de (E.37) possam ser escritas
como

Te = idq0 ·Edq0 = np (ψd iq − ψq id)

ϱ′
q0 = iq E

′
0 − i0 E ′

q = np

∂ψd

∂i0
iq −

∂ψq

∂i0
id

 iq +
∂ψq

∂iq
id −

∂ψd

∂iq
iq

 i0 − ψd i0


ϱ′

0d = i0 E
′
d − id E ′

q = np

∂ψd

∂id
iq −

∂ψq

∂id
id

 i0 +
∂ψq

∂i0
id −

∂ψd

∂i0
iq

 id − ψq i0


ϱ′

dq = id E
′
q − iq E ′

d = np

∂ψd

∂iq
iq −

∂ψq

∂iq
id

 id +
∂ψq

∂id
id −

∂ψd

∂id
iq

 iq + ψd id + ψq iq


(E.41)

As expressões em (E.41) caracterizam o torque ativo e reativo auxiliar, expressos em
função do fluxo do estator, da MSIPIR senoidal considerando saturação. Ao desconsiderar
os efeitos de carregamento tem-se que ∂ψd/∂iq = ∂ψd/∂i0 = 0 e ∂ψq/∂id = ∂ψq/∂i0 = 0,
de forma que (E.41) resulta no modelo linear (E.32) da Seção E.5.

As expressões de torque ativo e reativo auxiliares fundamentam os Métodos 1, 2 e
3 dos testes experimentais da MSIPIR da Seção 6.2.
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E.7 MSIPIR não senoidal - Particularizações das FCEMCNs e FCEMCNs auxiliares
nos Métodos 1 a 10

Com foco na MSIPIR não senoidal de teste desta tese, detalhada no Apêndice (C),
esta seção desenvolve o modelo geral de FCEMCNs e FCEMCNs auxiliares assumindo
as seguintes considerações: a MSIPIR é equilibrada; o fluxo concatenado do rotor possui
componentes harmônicas de eixo d, q e 0 de forma que o vetor de fluxo é função da
posição elétrica, λdq0(θe); o efeito de carregamento sobre fluxo concatenado do rotor é
desconsiderado; as indutâncias aparentes de eixo d, q e 0 possuem componentes harmônicas;
o efeito de carregamento sobre as indutâncias aparentes é considerado, porém a variação
das indutâncias em função do carregamento é desprezada tal que dLdq0(idq0, θe)/didq0 = 0,
fazendo com que as indutâncias incrementais sejam iguais as indutâncias aparentes; efeitos
de temperatura são desconsiderados.

A fim de fornecer o modelo de FCEMCNs e FCEMCNs auxiliares para a MSIPIR
de teste, recupera-se a expressão de indutâncias aparentes Ldq0(idq0, θe) Capítulo 3 tal que

Ldq0(idq0, θe) =


Ldd(idq0, θe) Mdq(idq0, θe) Md0(idq0, θe)
Mdq(idq0, θe) Lqq(idq0, θe) Mq0(idq0, θe)
Md0(idq0, θe) Mq0(idq0, θe) M00(idq0, θe).

 (E.42)

O fluxo concatenado não senoidal de fase do rotor em coordenadas síncronas, como
função da posição rotórica, é expresso como

λdq0(θe) =


λd(θe)
λq(θe)
λ0(θe)

 . (E.43)

Utilizando (E.42) e (E.43), as FCEMCNs de referencial síncrono dq0, Edq0, para a MSIPIR
de teste, calculadas a partir de (3.33), (3.34) e (3.35), omitindo os argumentos de Ldq0 e
λdq0, são

Ed = np

2

(dLdd

dθe

− 2Mdq

)
id +

(
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
iq+

+
(
dMd0

dθe

−Mq0

)
i0 + 2dλd

dθe

− 2λq

 (E.44)

Eq = np

2

(dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
id +

(
dLqq

dθe

+ 2Mdq

)
iq+

+
(
dMq0

dθe

+Md0

)
i0 + 2dλq

dθe

+ 2λd

 (E.45)
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E0 = np

2

(dMd0

dθe

− Mq0

)
id +

(
dMq0

dθe

+ Md0

)
iq +

(
dL00

dθe

)
i0 + 2dλ0

dθe

. (E.46)

Com base nas FCEMCNs (E.44), (E.45) e (E.46) calculam-se as componentes de
FCEMCNs auxiliares com base em (4.30) e nas considerações iniciais tal que

E ′
d = Ed + ∂Ed

∂id
id + ∂Eq

∂id
iq + ∂E0

∂id
i0

= Ed + np

2

(
dLdd

dθe

− 2Mdq

)
id + np

2

(
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
iq + np

2

(
dMd0

dθe

−Mq0

)
i0

= np

(dLdd

dθe

− 2Mdq

)
id +

(
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
iq +

(
dMd0

dθe

−Mq0

)
i0 + dλd

dθe

− λq


(E.47)

E ′
q = Eq + ∂Ed

∂iq
id + ∂Eq

∂iq
iq + ∂E0

∂iq
i0

= Eq + np

2

(
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
id + np

2

(
dLqq

dθe

+ 2Mdq

)
iq + np

2

(
dMq0

dθe

+Md0

)
i0

= np

(dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
id +

(
dLqq

dθe

+ 2Mdq

)
iq +

(
dMq0

dθe

+Md0

)
i0 + dλq

dθe

+ λd


(E.48)

E ′
0 = E0 + ∂Ed

∂i0
id + ∂Eq

∂i0
iq + ∂E0

∂i0
i0

= E0 + np

2

(
dMd0

dθe

−Mq0

)
id + np

2

(
dMq0

dθe

+Md0

)
iq + np

2

(
dL00

dθe

)
i0

= np

(dMd0

dθe

−Mq0

)
id +

(
dMq0

dθe

+Md0

)
iq +

(
dL00

dθe

)
i0 + dλ0

dθe


(E.49)

A partir de (E.47), (E.45) e (E.48) é possível calcular o torque ativo e componentes
de torque reativo auxiliares para a MSIPIR não senoidal de teste tal que

Te = idEd + iqEq + i0E0

ϱ′
q0 = iqE

′
0 − i0E ′

q

ϱ′
0d = i0E

′
d − idE ′

0

ϱ′
dq = idE

′
q − iqE ′

d

(E.50)

As expressões de torques (E.50) são escritas e utilizadas na forma compacta tendo
em vista a complexidade da resultante forma expandida das FCEMCNs auxiliares para a
MSIPIR não senoidal.

Na Seção 6.2 de resultados experimentais com a MSIPIR não senoidal de teste,
a máquina é, para efeitos de comparação, controlada seguindo diferentes estratégias de
alimentação, nomeadas de Método 1 a 10.
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Para o Método 1, considera-se que as expressões de FCEMCN (E.44), (E.45) e
(E.46) e FCEMCNs auxiliares (E.47), (E.48) e (E.49) são particularizadas para um cenário
de forma que sejam iguais a uma MSIPSR senoidal linear (Apêndice E.5), tal que:

Ed = 0
Eq = npλpm

E0 = 0
(E.51)

e
E ′

d = 0

E ′
q = npλpm

E ′
0 = 0

(E.52)

Com (E.52) calculam-se as componentes de torque ativo e reativo auxiliares do
Método 1 na etapa de avaliação da função custo do controle FCS-MPTC. No Método 1
não considera-se compensação das ondulações de torque de borda.

Para o Método 2, as expressões de FCEMCNs (E.44), (E.45) e (E.46) e FCEMCNs
auxiliares (E.47), (E.48) e (E.49) são particularizadas para o caso de MSIPIR senoidais
lineares, como apresentado no Apêndice E.5, de forma que

Ed = np

2 (Ldd − Lqq) iq

Eq = np

2 (Ldd − Lqq) id + npλpm

E0 = 0

(E.53)

e
E ′

d = np (Ldd − Lqq) iq

E ′
q = np (Ldd − Lqq) id + npλpm

E ′
0 = 0

(E.54)

No Método 2 não considera-se compensação de torque de borda. O Método 3
considera as mesmas expressões de FCEMCNs e FCEMCNs auxiliares que o Método 2,
(E.53) e (E.54). A diferença entre o Método 2 e 3 está na referência de torque ativo no
controle FCS-MPTC. No Método 3 procura-se mitigar as ondulações de torque de borda.

No Método 4 são utilizadas as mesmas FCEMCNs das MSIPSRs não senoidais
apresentadas no Apêndice (E.3). No Método 4 desconsideram-se as grandezas de eixo 0
nas FCEMCNS e FCEMCNs auxiliares. Este Método 4 está alinhado com a proposta em
[164], adaptado para a não consideração de grandezas de eixo 0.
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No Método 5 são utilizadas as mesmas FCEMCNs das MSIPSRs não senoidais
apresentadas no Apêndice (E.4). No Método 5 consideram-se as grandezas harmônicas
de eixo 0 nas FCEMCNs e FCEMCNs auxiliares. Este Método 5 está alinhado com a
proposta em [164].

O Método 6 está alinhado a estratégia proposta em [135,142,148,157]. No Método 6
as expressões de FCEMCNs (E.44), (E.45) e (E.46) e FCEMCNs auxiliares (E.47), (E.48) e
(E.49) são particularizadas considerando: grandezas circuito de eixo 0 desprezadas, tal que
L00 = Md0 = M0d = Mq0 = M0q = λ0 = 0; fluxo do rotor com componentes harmônicas
somente em eixo direto e em quadratura tal que λdq0(θe) = [λd(θe) λq(θe) 0]T ; matriz de
indutância aparente sem componentes harmônicas, apenas com componentes contínuas,
tal que dLdq0/dθe = 0; indutâncias aparentes mútuas nulas tal que Mdq = Mqd = 0. Com
isso as FCEMCNs no Método 6 são

Ed = np

2 (Ldd − Lqq) iq + np
dλd

dθe

− npλq

Eq = np

2 (Ldd − Lqq) id + np
dλq

dθe

+ npλd

E0 = 0

(E.55)

No Método 6, baseado em [135,142,148,157], as FCEMCNs auxiliares são conside-
radas iguais às FCEMCNs em (E.55) tal que

E ′
d = Ed = np

2 (Ldd − Lqq) iq + np
dλd

dθe

− npλq

E ′
q = Eq = np

2 (Ldd − Lqq) id + np
dλq

dθe

+ npλd

E ′
0 = E0 = 0

(E.56)

Essa consideração procura alinhar os desenvolvimentos desta tese com as propo-
sições de[135,142,148,157]. Em [135,142,148,157] os autores, diferentemente desta tese,
indiretamente controlam os torques reativos para valores nulos. Nesta tese os torques
reativos auxiliares são controlados para valores nulos para operação MTPA.

No Método 7, as considerações sobre as expressões de FCEMCNs são iguais as do
Método 6. Por outro lado, no Método 7 as FCEMCNs auxiliares são apropriadamente
calculadas a partir de (E.55), o que resulta em

E ′
d = np (Ldd − Lqq) iq + np

dλd

dθe

− npλq

E ′
q = np (Ldd − Lqq) id + np

dλq

dθe

+ npλd

E ′
0 = 0.

(E.57)
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No Método 8, as expressões de FCEMCNs (E.44), (E.45) e (E.46) e FCEMCNs
auxiliares (E.47), (E.48) e (E.49) são particularizadas considerando: grandezas de circuito
de eixo 0 são desconsideradas, de forma que L00 = Md0 = M0d = Mq0 = M0q = λ0 = 0;
fluxo do rotor independente do carregamento; fluxo do rotor com componentes harmônicas
somente em eixo direto e em quadratura tal que λdq0(θe) = [λd(θe) λq(θe) 0]T ; matriz de
indutância independente do carregamento; matriz de indutância aparente não senoidal tal
que dLdq0/dθe ̸= 0; indutâncias aparentes mútuas Md0 = M0d = Mq0 = M0q = 0 nulas e
indutâncias aparentes mútuas Mdq = Mqd ̸= 0. Com isso as FCEMCNs no Método 8 são

Ed = np

2

((
dLdd

dθe

− 2Mdq

)
id +

(
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
iq

)
+ np

dλd

dθe

− npλq

Eq = np

2

((
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
id +

(
dLqq

dθe

+ 2Mdq

)
iq

)
+ np

dλq

dθe

+ npλd

E0 = 0

(E.58)

A partir de (E.58) as FCEMCNs auxiliares do Método 8 são

E ′
d = np

((
dLdd

dθe

− 2Mdq

)
id +

(
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
iq + dλd

dθe

− λq

)

E ′
q = np

((
dMdq

dθe

+ Ldd − Lqq

)
id +

(
dLqq

dθe

+ 2Mdq

)
iq + dλq

dθe

+ λd

)

E ′
0 = 0

(E.59)

No Método 9, as expressões gerais de FCEMCNs (E.44), (E.45) e (E.46) e FCEMCNs
auxiliares (E.47), (E.48) e (E.49) são particularizadas considerando que as componentes
harmônicas de indutância aparente são negligenciadas de forma que dLdq0/dθe = 0 e
Mdq = Mqd = Md0 = M0d = Mq0 = M0q = 0. Com isso as FCEMCNS do Método 9 são

Ed = np

2

(
Ldd − Lqq

)
iq + np

dλd

dθe

− npλq

Eq = np

2

(
Ldd − Lqq

)
id + np

dλq

dθe

+ npλd

E0 = np
dλ0

dθe

.

(E.60)

A partir de (E.60) as FCEMCNs auxiliares do Método 9 são

E ′
d = np

(
(Ldd − Lqq) iq + dλd

dθe

− λq

)

E ′
q = np

(
(Ldd − Lqq) id + dλq

dθe

+ λd

)

E ′
0 = np

dλ0

dθe

(E.61)



223

No Método 10 as FCEMCNs e FCEMCNs auxiliares são expressas tal como
apresentadas em (E.44), (E.45) e (E.46), (E.47), (E.48) e (E.49), sem particularizações
adicionais.
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