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RESUMO

SILVA, Paulo César. Motor de Indugao Trifasico. 2015. 116f. Dis-
sertacio (Mestrado Profissional em Engenharia Elétrica - Area: Au-
tomacdo de Sistemas) — Universidade do Estado de Santa Catarina.
Joinville, 2015.

Os parametros elétricos do motor de indugdo trifisico variam con-
forme o seu ponto de operagao, com a temperatura e também com
a degradacao natural da maquina. Visto que o projeto de reguladores
sdo tipicamente realizados com base em equacOes lineares e simplifi-
cadas da maquina, a variagao paramétrica pode causar respostas in-
desejadas, pois o comportamento do motor é nao-linear e variante no
tempo. Desta forma propoe-se neste trabalho realizar a identificagao
dos parametros elétricos do motor de indugao, utilizando o estimador
denominado de Minimos Quadrados Recursivos (MQR). Assim, com os
dados paramétricos atualizados a cada periodo de amostragem, pode-se
recalcular em tempo real, os ganhos dos reguladores que sao projeta-
dos para o controle da maquina de inducao e tornar os descasamentos
menores. Os resultados experimentais foram obtidos com o proces-
samento realizado pelo hardware dSPACE (DS1103), que possui uma
interface com o Matlab/Simulink, facilitando a utilizacdo por parte
do usuério e reduzindo o tempo dispendido para os testes em bancada.
Os resultados de simulacoes numéricas e praticos apresentam uma com-
paragao entre a malha proposta, com a identificacao paramétrica e atu-
alizagdo dos ganhos dos controladores (controle adaptativo) e a malha
com controladores com ganhos fixos.

Palavras-chave: Motor de indugao trifasico. Identificagao paramétrica.
Minimos quadrados recursivos. Controle adaptativo. dSPACE (DS1103).






ABSTRACT

SILVA, Paulo César. Induction Machine. 2015. 116f. Dissertation
(Master in Electrical Engineering - Area: Systems Automation) — State
University of Santa Catarina. Joinville, 2015.

The electrical parameters of three-phase induction motors vary accord-
ing to their operating point, with the temperature and also with the
natural machine degradation. Since the design regulators are typically
performed based on linear and simplified equations of the machine,
the parametric variation can cause unwanted responses, since the mo-
tor behavior is non-linear and time variant. Thus, it is proposed in
this work carry the identification of the electrical parameters of the
induction motor using the estimator called Least Squares Recursive
(RLS). Thus, with the parametric data updated every sampling pe-
riod can be recalculated in real time the gains of the regulators are
designed for controlling the induction machine and make minor mis-
matches. The experimental results were obtained with the processing
performed by dSPACE hardware (DS1103), which has an interface with
Matlab/Simulink, facilitating the use by the user and reducing the time
taken for testing bench. The results of numerical and practical simu-
lations show a comparison between the mesh proposal, the parametric
identification and update of the gains of the controllers (adaptive con-
trol) and the mesh with controllers with fixed gains.

Keywords: Three-phase induction motor. Parametric identification.
Recursive Least Squares. Adaptive control. dSPACE (DS1103).
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1 INTRODUCAO

Durante muitos anos, grande parte das tarefas envolvidas nos
processos produtivos eram do tipo rudimentar, onde as maquinas eram
operadas em velocidades aproximadamente constantes, nao necessi-
tando nenhuma acao de controle sobre os motores ou acionamentos,
tais como de posi¢do, velocidade ou torque (SONCINI, 2001) e (FER-
RARI, 2006).

Até as décadas finais do século passado, as maquinas de Cor-
rente Alternada (CA) tendiam a ser empregadas basicamente como dis-
positivos de velocidade tnica. Tipicamente, elas funcionavam a partir
de fontes de frequéncia fixa (na maioria dos casos, 50 ou 60 Hz da rede
elétrica). No caso dos motores, o controle da velocidade necessitava de
uma fonte de frequéncia variavel, e tais fontes nao estavam facilmente
disponiveis. Assim, as aplicagdes que exigiam controle de velocidade
eram atendidas por méaquinas de Corrente Continua (CC), que podem
fornecer um controle de velocidade altamente flexivel (FITZGERALD;
KINGSLEY; UMANS, 2006). Porém a utilizacdo de motores CC apre-
senta inimeras desvantagens devido a suas caracteristicas construtivas,
que elevam o custo de fabricacdo e manutencao dos mesmos.

Os motores de inducdo possuem muitas vantagens atrativas
para a aplicacdo no setor industrial, dentre estas destacam-se: forma
construtiva simples com baixo custo de fabricacdo, grande robustez
eletromecénica, menos necessidade de manutencao, inexisténcia de co-
mutadores e escovas que geram faiscamentos, maior possibilidade de
ser empregado em ambientes classificados sob risco de explosao e maior
relacdo poténcia-peso. Porém, mesmo com estas vantagens, a comple-
xidade envolvida no seu controle, em funcdo de caracterizar-se como
uma planta nao linear, fortemente acoplada e multivaridvel, foi a prin-
cipal dificuldade quanto & sua utilizacdo em acionamentos controlados.
A dificuldade estava associada ao pobre desempenho dindmico das téc-
nicas de controle até entdo existentes (FERRARI, 2006).

A simplicidade do controle da maquina CC pode ser justificada
pelo fato de que ha um desacoplamento natural existente entre o con-
trole de fluxo e o controle de torque, ou seja, os fluxos magnéticos de
armadura e de campo nas maquinas de corrente continua podem ser
considerados em quadratura no espago, independentemente da carga
ou do grau de excitacao. Essa ortogonalidade torna independentes da
corrente de armadura (componente de torque) os ajustes na corrente
de campo, que é responsavel pela geracao do fluxo magnético indu-
tor, quando a reacao de armadura é desprezivel ou compensada. Ja
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nas maquinas de inducdo nao existe um circuito fisico exclusivo para o
campo e isso torna o seu controle mais complexo, quando comparado
com o controle da méquina de corrente continua (BIM, 2012).

A primeira estratégia que surgiu para controle da velocidade do
motor de indugdo foi o controle escalar. Com esta estratégia de controle
a velocidade é controlada a partir da frequéncia elétrica, procurando
manter constante a relagdo tensdo/frequéncia (V/F). Entretanto, os
acionamentos baseados nesta técnica de controle nao conseguem atin-
gir desempenhos dindmicos iguais ou superiores aos dos motores CC.
Mesmo assim, sua utilizagao tem grande faixa de aplicacao onde se
necessita acionamentos a velocidade varidvel com pequenas exigéncias
dindmicas (FERRARI, 2006). Bombas e ventiladores sdo tipicamente
exemplos de aplicagoes que exigem acionamentos de baixo desempenho,
porque nessas, se houver a necessidade do controle de velocidade, nao
é exigido que a resposta seja rédpida e entao, muitas vezes o controle
escalar, atende os requisitos da carga (BIM, 2012).

Em 1969, Hasse (HASSE, 1969) propos, pela primeira vez, o con-
trole de velocidade do motor de inducao baseado em modelo vetorial
e alimentado por inversor Pulse Width Modulation (PWM), que repre-
sentou um marco no controle das maquinas de indugao rotor gaiola de
esquilo, pois o controle exibiu uma resposta dinamica notével. Mas foi
(BLASKE, 1974) quem formulou a teoria geral e, dessa forma, expandiu
a aplicacao do controle vetorial para qualquer tipo de méaquina de cor-
rente alternada e inversor, denominando-o orienta¢io de campo (BIM,
2012). O avanco destas tecnologias deu origem ao desenvolvimento de
técnicas nao lineares de controle, podendo-se citar os métodos baseados
em geometria nao-linear, que visam a linearizacao dos sistemas através
de realimentacgao, e o controle baseado na teoria por modos deslizantes
(BOSE, 1997) e (LEONARD, 1996).

O controle vetorial por orientagao do fluxo magnético de ro-
tor transforma a estrutura de controle do motor de corrente alternada
semelhante ao do motor de corrente continua, com excitacao separada
e, desse modo, os acionamentos elétricos de corrente alternada passam
a ter um desempenho comparéavel ao das maquinas de corrente continua
com excitacdo separada (BIM, 2012).

As aplicacoes caracterizadas por mudancas rapidas de veloci-
dade exigem o controle rapido do torque desenvolvido pelos motores, da
ordem de poucos milissegundos, sao atendidas pelos chamados aciona-
mentos de alto desempenho e a técnica de controle, geralmente uti-
lizada, é a do controle vetorial. Sao exemplos dessas aplicacoes os
guinchos, laminadores, tragdo elétrica, entre outras (BIM, 2012).
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Apesar do surgimento das técnicas de controle vetorial na déca-
da de 70, a necessidade de hardware e software de controle complexos
fizeram com que a implementacao destas técnicas fossem adiadas por
cerca de 10 anos. Os avancos na &area de eletronica de poténcia e na
tecnologia de processamento digital de sinais, alcancados nas duas tul-
timas décadas, vieram a suprir essas necessidades, tornando possivel o
desenvolvimento e expansdo das técnicas de controle vetorial (STOPA,
1997).

A disponibilidade de chaves de poténcia de estado solido alterou
esse quadro imensamente. Agora, é possivel desenvolver a eletronica de
poténcia capaz de fornecer o acionamento de tensdo, corrente e frequén-
cia varidveis necessario para se obter um desempenho de velocidade
variavel em maquinas CA. Atualmente, as maquinas CA substituiram
as maquinas CC em muitas das aplicagoes mais tradicionais, e uma am-
pla gama de novas aplicagoes se desenvolveu (FITZGERALD; KINGSLEY;
UMANS, 2006).

Atualmente a maquina de inducdo é utilizada em uma ampla
variedade de aplicac¢oes, como um meio de conversao de energia elétrica
para trabalho mecénico, sendo sem divida, o elemento mais utilizado
com este propdsito do setor de energia elétrica (KRAUSE; WASYNCZUK,;
SUDHOFF, 1995). As méquinas de indugdo sdo muito utilizadas por
serem mais baratas, mais robustas e menores quando comparadas as
maquinas de corrente continua e sincronas de mesma poténcia (BIM,
2012).

Com o objetivo de contribuir no avanco das pesquisas de con-
trole de maquinas de inducao, propoe-se neste trabalho a implemen-
tacdo de uma técnica de controle adaptativa, que com o auxilio de
um estimador de pardmetros, denominado de Minimos Quadrados Re-
cursivos (MQR), identifica os valores atualizados dos parametros do
motor de inducdo e, com esses dados recentes, os ganhos do contro-
lador sao ajustados. Sabe-se que os parametros elétricos do motor
variam conforme o ponto de operacao de trabalho, com a temperatura
e também com a deterioracdo natural da maquina de acordo com o
tempo de utilizacdo da mesma, sendo assim justificavel os esforcos para
tornar o controle mais eficaz em uma maior faixa de trabalho. Tam-
bém, a precisao dos controles obtidos a partir dos dados de placa, nao é
suficiente para a maioria das aplica¢oes (BUNTE; GROTSTOLLEN, 1993).

Os métodos de identificagio paramétrica buscam eliminar os
problemas causados pelos erros de declaragao dos paradmetros do mo-
tor em algoritmos de controle vetorial (COUTO, 2013). Existem varias
técnicas de estimacgdo presentes na literatura tais como os trabalhos
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de Biinte e H. Grotstollen (1993) , Coirault, Trigeassou, K’erignard e
Gaubert (1996) , Kwon, Lee, Moon, Kwon e Choi (2009) , Cortajanera,
Marcos, Alvarez e Vicandi (2010) . Neste trabalho, serdo apresentados
métodos baseados no estimador via minimos quadrados e suas variacoes
no intuito de estimar os pardmetros do motor, para que seja possivel
em um segundo momento, aprimorar a dindmica de controle vetorial
do motor de inducao trifasico.

O presente trabalho esta organizado em 7 capitulos, de forma
a abordar cada etapa distinta envolvida no processo desde a mode-
lagem do motor de indugao, a simulagao da estimacao dos parametros
e estratégia de controle até a implementacao e resultados préaticos.

No capitulo 2, a partir das equagoes dos circuitos do modelo da
méquina de inducao trifisica, apresenta-se as expressoes matematicas
que descrevem o comportamento do motor. Por meio de transformagoes
de coordenadas, sao também descritos os modelos bifasicos no referen-
cial estacionéario, sincrono ao campo girante e rotérico. Esses modelos
bifésicos sao tuteis na formulagdo do controle vetorial, estratégia que foi
adotada no desenvolvimento deste trabalho.

No capitulo 3 serao realizadas analises do controle vetorial, suas
definicoes, expressoes e formas de implementacao. Neste contexto serao
comparadas duas categorias distintas de implementacao do controle
vetorial: a direta e a indireta.

No capitulo 4 é descrito o controle adaptativo utilizado no mo-
tor de inducdo trifasico. A estimacdo dos parametros elétricos do motor
é realizado por meio de uma método denominado Minimos Quadrados
Recursivos (MQR), onde sera dada énfase na técnica recursiva que seré
utilizada online para atualizacao em tempo real dos ganhos do contro-
lador adaptativo.

No capitulo 5, serao utilizados os conceitos apresentados nas
secoOes anteriores para o desenvolvimento das simulagdes numeéricas.
Serao apresentadas as estimacoes obtidas pelo MQR e a resposta do
controle vetorial implementado.

No capitulo 6 sera realizada uma abordagem do hardware uti-
lizado para a aplicacao pratica, salientando suas caracteristicas e ca-
pacidade de processamento. Também serao apresentados os resultados
praticos obtidos, de modo a comparar com as simulagoes numeéricas e
validar o sistema projetado.

O capitulo 7 é reservado para as conclusbes e consideracoes
finais, assim como as propostas para continuidade deste trabalho.
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2 MODELAGEM DO MOTOR DE INDUCAO TRIFASICO

Nesta secao é apresentada a modelagem do motor de inducao
trifasico. Inicialmente as equacOes que representam a planta em es-
tudo sao desenvolvidas em um sistema de coordenadas trifasico, que
sao baseadas nas equacgoes circuitais da méquina de inducao. Posteri-
ormente, de modo a simplificar o modelo, sera apresentado um estudo
que representa a miquina em um sistema bifésico equivalente do ponto
de vista magnético e da poténcia absorvida.

O equacionamento do motor de indugao pode ser escrito toman-
do-se por base trés referencias diferentes, que sdo denominadas (WEIN-
GARTNER, 2007):

e Sistema de referéncia estacionario — quando as grandezas sao refe-
renciadas ao eixo fixo do estator;

e Sistema de referéncia movel — quando as grandezas sdo todas refe-
renciadas ao eixo moével do rotor;

e Sistema de referéncia sincrono — quando as grandezas sao referencia-
das ao campo girante do estator.

Para chegar a um modelo matemético analitico representante
de um Motor de Indugao Trifasico (MIT), é necessario assumir algu-
mas hipoteses de simplificacdo (BARBI, 1985), (CAVALCA et al., 2013).
Neste trabalho, seguindo as propostas apresentadas em (BARBI, 1985),
a obtencao do modelo da maquina é realizada com as seguintes consi-
deracoes:

¢ Os enrolamentos estatoricos sdo idénticos e igualmente defasados en-
tre si;

e Os enrolamentos rotéricos sao idénticos e igualmente defasados entre
si;

e O entreferro é constante;

e O material ferromagnético nao sofre saturagao;

e A densidade de fluxo magnético no entreferro s6 apresenta compo-
nente radial e sua distribuicao espacial é considerada senoidal;

e Nao serao consideradas as perdas magnéticas.

2.1 MODELO TRIFASICO

A Figura 1 mostra uma representagdo dos enrolamentos es-
tatoricos e rotoricos do MIT. Para tornar as equagoes mais compactas
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serao omitidas aqui a notacao que representa sinais continuos no tempo

- (B)

Figura 1 — Representacio esquematica da maquina trifasica

Fonte: adaptado de (BARBI, 1985)

onde:

e L,s, Lys e L.s representam os enrolamentos do estator;
e L., Ly e L. representam os enrolamentos do rotor;
e w, é a velocidade angular mecanica do rotor.

A posigao angular do rotor (6,.) é dada por:

0, = /npwrdt + 6., (2.1)

sendo que n, é o nimero de pares de polos do motor e 8., é a posicao
inicial do rotor.

Os parametros elétricos do MIT, considerando-se as hipoteses
simplificadoras adotadas, tornam-se:
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Las = Lbs = Lcs Labcs
Lar = Lbr = Lcr = Labcr
Mas = Mbs = Mcs = Ms
(2.2)
Mar = Mbr = Mcr = Mr
Ros= Rps= Res= R,
Rar - Rbr - Rcr Rr

onde:

e L.pcs: indutancia propria de estator, por fase;

e L.per: indutancia propria de rotor, por fase;

e M,: indutancia mitua entre duas fases de estator;
e M,: indutancia mutua entre duas fases de rotor;

e R,: resisténcia de estator, por fase;

e R,: resisténcia de rotor, por fase.

As indutancias muatuas entre os enrolamentos de estator e rotor
sdo fungoes senoidais da posi¢do angular, 6,., como segue:

Mas—ar = sra1 Mas—br = Msra2 Mas—cr = sra3
Mys—ar = Mgraz  Mps_pr = Msrar  Mps_or = Myraz (23)
Mcs—ar = sra2 Mcs—br = Msra3 Mcs—cr = sral

onde:

e M,,: indutancia mitua entre uma fase de estator e de rotor;
e a; = cosb,;

° az = cos (0, + % );
a3 = cos(@r — ?“)

N

Por meio da aplicacao das leis de Kirchhoff aos circuitos elétri-
cos de estator e de rotor, encontram-se as seguintes equagoes, na forma
matricial compactas:

Vabcs = RabcsIabcs + ¢2abcs (24)

Vabcr = Rabcrlabcr + éabcr (25)
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sendo que:
T T
Vabes = [ Vas Ubs Ucs ] i Vaber = [ Var Ubr VUer ] (2.6)
. . . T . . . T
Topes = [ las  tbs les ] i Laper = [ tar  tor ler ] (2.7)

R, O 0 R, 0 0
Rabcs - 0 Rs 0 3 Rabcr = 0 RT 0 (28)
0 0 R 0 0 R,
s d d T
¢ = — , = — 2.9
¢abcs dt¢abca dt [ ¢as (bbs ¢cs ] ( )
. d d T
— - I 2.10
¢abcr dt¢abc’r dt [ (bar ¢b7‘ ¢cr } ( )

® Dupes € Daper 80, respectivamente, os vetores de fluxo enlagado com
os enrolamentos de estator e de rotor;

o Vives € Vaper representam, respectivamente, os vetores de tensao de
estator e de rotor;

o I.pes € Ioper sd0 0s vetores de corrente de estator e de rotor;

e R.1.s € a matriz de resisténcias de estator;

e R,y ¢ a matriz de resisténcias rotoéricas.

Os vetores de fluxo enlacado, @upes € Puper, podem ser escritos
como:

¢abcs = LabcsIabcs + Merabcr (211)

¢abcr = Labc’r‘-[abcr + MrsIabcs (212)
onde as matrizes de indutancias de estator e rotor sdo:
Labcs Ms Ms

Labcs = Ms Labcs Ms (213)
Ms Ms Labcs
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Laper M, M,
Labcr = Mr Labcr Mr (2-14)
Mr Mr Labcr

e a matriz de indutancias mituas estator-rotor é:

cosb, cos (0, + 2F)  cos (6, — 3F)
M, = M. | cos ( r— 2?”) cosb, cos (HT + 27”) (2.15)
cos (0r + 2F)  cos (0, — 2F) cos0,.

M, e M, tém a seguinte relagdo entre si:

M,,=MT (2.16)

As derivadas temporais dos fluxos de estator e de rotor, obtidas
de (2.11) e (2.12), sdo:

. . . . OM,,
¢abcs = LabcsIabcs + Merabcr + 07’ WIabcr (217)
. . . . OM,,
¢abcr = LabcrIabcr + MrsIabcs + 07‘ 8T1abcs (218)

Deste modo, realizando a substitui¢do de (2.17) em (2.4) e de
(2.18) em (2.5), as equagdes das tensoes de estator e de rotor resultam,

OM s,

Vabcs = RabcsIabcs + Labcsjabcs + Msrjabcr + ér 90
r

Iper (2.19)

oM TS

Vabcr = RabcrIabcr + Labcrjabcr + Mrsjabcs + ér 90

Iabcs (220)

A relacao motor-carga pode ser modelada da seguinte forma:

Tm = Bwy + Jw, + 7 (2.21)
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onde:

e 7,, - representa o torque eletromagnético;

e Bw, - o torque associado as perdas mecanicas do motor;

e B - ¢é o coeficiente de atrito viscoso no eixo do motor;

e Jw, - & o torque acelerante do sistema motor-carga (J é o momento
de inércia do sistema);

e 7. - é 0 torque resistente de carga.

A equacdo da poténcia absorvida pelo motor da rede elétrica

Pt = IT Vabcs + IzbcrvabCT (222)

abcs

Desta forma a substituicio de (2.19) e (2.20) em (2.22):

Pt = IgbcsRabcsIabcs + IgbcsLabcsjabcs + IgbcsMSTjabcr
T 8M5T
abes 90

T

+IT Mrsjabcs +I

aber

+ I Iabcrér + IzbchabcrIabcr + IgbcrLabcrjabcr (223)

T 8M7-S

Ia csér
aber agr b

Da poténcia total que o motor absorve, uma parte é dissi-
pada em calor, outra fica armazenada no campo magnético e o restante
transforma-se em torque eletromagnético. As parcelas correspondentes
as perdas Joule de estator e de rotor sdo facilmente identificadas pelos
termos I, RopesIabes € IZ, . RaperI aber- Nas hipoteses simplificadoras
da modelagem nao foram consideradas as perdas magnéticas.

A energia armazenada no campo magnético pode ser escrita
como:

1 1
W= §I£bcsLabcsIabcs + gIgbcrLabCTIabcr
(2.24)
1 1
+ iIgbcsMS’!‘Iabcr + ilzbchrsIabcs

Portanto, a parcela da poténcia de entrada que é utilizada para ar-
mazenar energia no campo magnético do motor, representada pela
derivada temporal de (2.24), resulta:



W = IgbcsLabcsIabcs + IgbcrLabcrIabcr + iIgbcsMerabcr

r OM,,
abces aer
r OM,,
aber 897

aber

1 . 1
7IT MrsIa [eX] 7I
+ 5 sdabes + 5

Iabcsér

abcs

1 . 1
I8 M Tgper + =1
+ 5 ber + 5

e (2.23) pode ser reescrita da seguinte maneira:

Pt = IgbcsRabcsIabcs + IzbchabcrIabcr + W
r OM,, r OM,,
abes 897” aber 897«

1 . 1 .
71 Ia 07'97' 71 Ia (,’807'
+ 5 b + 5 b

como a seguinte igualdade é verdadeira,

T 8Msr 4 T 8M7"s

Iabcs aTIabCTHT = IabcraT

Iabcsér

a equagao da poténcia absorvida pelo motor toma a forma:

T T
b= IabcsRabcsIabcs + IabchabcrIabcr
r OMg,

71(1 c’r‘ér
abcs 89r b

+W+I
onde pode ser observado que o termo

T 3Msr

7Ia crér
abcs aer b

I
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Iabcrer + iIZbchTSIﬂbCS (225)

(2.26)

(2.27)

(2.28)

(2.29)

corresponde & poténcia mecanica, P,,, associada ao torque eletromagné-
tico. Como o torque eletromagnético é associado com a poténcia meca-

nica por:

Pr,

Wy

Tm =

a expressao pode ser reescrita na forma

(2.30)
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IbeSWIabcror (231)

Wr

Tm =

Finalmente, com a utilizacdo da relacao

)
Wy = = (2.32)
Np
pode-se obter uma equagcao para o conjugado eletromagnético em fun¢ao
das correntes de estator, das correntes de rotor e de indutancias, con-
forme a seguir:

T oM ST

Tm = Iabcs 80

Iabcr (233)

Substituindo (2.33) em (2.21), a equagdo mecanica resulta em:

T aMsr

abcsTerIabcr = Bwr + Jwr + T (234)

npl

Assim, o conjunto das Equagoes (2.19), (2.20) e (2.34), agru-

padas a seguir, representa o modelo completo da maquina de indugao
trifasica:

Vabcs = RabcsIabcs + Labcsjabcs + MSTjabCT + ér %Iabcr
Vabcr = RabcrIabcr + Labc’rjabcr + Mrsjabcs + ér %Iabcs (235)

T = IaTbcs o= = wper = Bw, + Jw, + 7

2.2 TRANSFORMACAO DE SISTEMA DE COORDENADAS

O modelo trifasico do MIT, representado por (2.35), contém
indutancias que dependem da posi¢do do rotor. Assim, com o rotor
em movimento, ocorrem variacoes em coeficientes das equagoes dife-
renciais que descrevem o comportamento dessa méaquina, introduzindo
grande complexidade ao modelo. A inconveniente dependéncia tempo-
ral das indutancias mutuas estator-rotor pode ser eliminada pelo uso
de transformactes de sistemas de coordenadas (SONCINI, 2001).
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2.2.1 Transformacgao Geral do Sistema de Coordenadas Trifa-
sico-Bifasico

A Figura 2 mostra a relagdo entre um sistema de enrolamentos
trifasico (abc) e de um sistema de enrolamentos bifasico (dg).

Figura 2 — Representagao de um sistema trifasico (abc) e de um sistema
bifasico (dq)

Fonte: adaptado de (FERRARI, 2006)

O angulo elétrico ¢ da posicao do eixo direto d do sistema
bifasico em relagdo ao eixo a do sistema trifasico, é

p= /npwdt + o (2.36)

A relagdo entre a for¢a magnetomotriz no sistema trifésico e
no sistema bifésico é dada por:

Fe| cosp cos (cp — %’r)
Fy, B —siny —sin (gp — %’T)
F (2.37)
cos (<p + 2?”) Fa
—sin (Lp + %’T) Fb

Como a forca magnetomotriz produzida por um enrolamento
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qualquer é dada por F' = ni, sendo n nimero de espiras e ¢ a corrente
elétrica, no sistema trifasico se observa que,

F, g
Fb = N3 ib (238)

onde n3 é o numero de espiras das bobinas do sistema trifasico, i,, i €
1. 880 as correntes trifasicas.

Deste modo a transformacdo de correntes entre os sistemas
trifasico-bifasico é:

[id]:ng[ cosp cos(ap—%’r)

ig ng | —sinp —sin (gp — 2{)
. ia (2.39)
coSs (gp + 5 .
2m b
—sin (@ + ?) ;

onde na, N3, 14, iq, ta, i € ic SA0 respectivamente, os nimeros de espiras
e correntes do sistema bifasico e trifasico.

Para tornar a transformacao inversivel, define-se uma corrente
homopolar (ip), segundo a expressdo:

. ng . . .
o =a_ " (tq +1p +ic) (2.40)

A Equagao (2.40) ao ser substituida em (2.39), torna-se:

. cosyp cos (cp — %’r)
iq

. ng | —siny —sin (cp — %’“)

Zq - an

" a a (2.41)
cos (<p + 2?“) la
—sin (ap + %’“) 1p

a le
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De acordo com a Equacdo (2.41) a transformagio genérica
trifasica-bifasica é dada por:

cospcos(o— %) cos(o+ %
n3 . . ; ] K
K=" —sing —sin(p—3) —sin(o+%) | (242
a a a

Conforme a prova formal descrita em (BARBI, 1985), para que
a transformacao seja invariante em poténcia, é necessario que a matriz
transformacio seja ortogonal. Assim K~! = K7, sendo que deste
modo,

9 cosp cos ((p - ?) cos (<p + 23 )
n3 . . 2 ; 27
<) —smpy —sin (cp — ?) —simn (cp + 3 ) X
a a
(2.43)
cosp —sinp a 1 0 0
cos(go—%’r) —sin(go—%“) a|=10120
cos (cp—&—%”) —sin (<p—|— 27”) a 0 01
Apos algumas manipulagoes algébricas, conclui-se que a relagao
entre as espiras é:

ns_ |2 (2.44)

e o valor de a é:

a=—= (2.45)

Assim a transformacao geral trifasica-bifasica (K) resulta em:

cosp cos (<p — %’r) coS (<p + 2?)
K = \/> —szmp —s8in ((p — 27”) —sin (cp + %) (2.46)

Fisicamente a transforma(;éo trifasica-bifasica altera o ntimero
de fases da maquina, porém as caracteristicas terminais da méquina
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continuam as mesmas, ou seja, mantém a mesma poténcia, torque,
velocidade e numero de polos. A mais importante propriedade desta
transformacao é a reducao da ordem do sistema de sete para cinco, com
a inclusao da dindmica mecéanica. Esta reducao deve-se a redundancia
introduzida pelas equacgoes algébricas do equilibrio da alimentacao de
estator e de rotor.

Deve-se observar que a aplicacdo desta transformacdo ao mo-
tor trifasico mantém a representacao em coordenadas naturais, ou seja,
as grandezas de estator continuam representadas em um referencial
estacionério e as grandezas de rotor num referencial que gira com a
velocidade do rotor. Porém, o equacionamento do motor de inducao
pode ser escrito tomando-se por base trés referencias diferentes, que
sdo denominadas (WEINGARTNER, 2007):

e Sistema de referéncia estacionario — quando as grandezas sao refe-
renciadas ao eixo fixo do estator;

e Sistema de referéncia moével — quando as grandezas sdo todas refe-
renciadas ao eixo moével do rotor;

e Sistema de referéncia sincrono — quando as grandezas sao referenci-
adas ao campo girante do estator.

A mudanca entre os sistemas de referéncia é realizada por in-
termédio da Transformacao de Park. A transformacdo é composta por
matrizes de mudanca de base especificas para o estator e para o rotor,
o que serd abordado na préxima secao.

2.2.2 Transformagao do Sistema de Coordenadas Trifasico
para o Sistema de Coordenadas Bifasico Estacionario

A utilizacao das transformadas entre eixos de referéncia nos es-
tudos de maquinas elétricas tém se mostrado nao apenas importante na
andlise, mas também na implementacao de sofisticados sistemas de con-
trole (WEINGARTNER, 2007). A transformacdo do sistema trifasico para
o bifasico, também conhecida como Transformada de Clark, é realizada
com o auxilio da matriz obtida em (2.46). No sistema de coordenadas
bifésico estacionério, a velocidade angular (w) conforme mostrada na
Figura 2, assume o valor nulo para a transformacao das grandezas de
estator. Em consequéncia disto, ¢ = 0 na matriz transformagao geral
dada por (2.46). Desta forma a matriz resultante é:
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1 -1 _1

9 2 2
Ki=y/3| 0 BB (2.47)

S R U

Vi Vi V3

Ja a transformacao para as varaveis rotéricas, o angulo entre os
dois referenciais, , assume o valor —¢,., resultando na seguinte matriz
transformacao:

5 cos(—py)  cos (—pr — 2F)
K; = \/> —sin(—py) —sin (-, — 2F)
3 ) i
V2
cos (~ + %)
—sin (—(pr + %’T)
1

V2

S

(2.48)

2.2.3 Transformacgao do Sistema de Coordenadas Trifasico
para o Sistema de Coordenadas Bifasico Sincrono ao
Campo Girante

No sistema de coordenadas sincrono ao campo girante o refe-
rencial bifasico gira na velocidade do campo sincrono e portanto, w =
we, onde w, ¢ a velocidade da frequéncia elétrica que alimenta o motor.
Para a transformagao das varidveis de estator, considerando-se que ¢ =
0. e o9 = 0., = 0, o angulo elétrico da posigdo entre os referenciais
assume o valor da posigdo angular do fluxo dada por 6, = f wedt. Com
essas consideracgoes, a matriz transformagao resulta em:

K¢ = \/7 —sin(f.) —sin (0. — &) —sin (0. + 2F) (2.49)

Para a transformacao das variaveis rotéricas, o dngulo elétrico da posicao
entre os referenciais assume o valor dado por ¢ = [ (we — npw,) dt, ou
seja, ¢ = 0, — 6,.. Deste modo, a matriz torna-se:
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cos(0. —0,)  cos [(0. —0,) — ]

K= 2 | —sin0.~0,) —sin [0~ 0,)~ %]
cos [(9e —0,)+ %ﬂ]
—sin [(96 —0,)+ 27#]

1

V2

(2.50)

2.2.4 Transformacgao do Sistema de Coordenadas Trifasico
para o Sistema de Coordenadas Bifasico de Rotor

No sistema de coordenadas rotérico o referencial bifasico gira
na velocidade do rotor e portanto, w = w,, onde w, é velocidade de
rotagdo do motor multiplicada pelo niimero de pares de polos (n,). Para
a transformacao das variaveis de estator, considerando-se que ¢ = 6,. e
wo =0, =0, o angulo elétrico da posicao entre os referenciais assume
o valor da posi¢do angular do fluxo dada por 6, = [ nyw,dt. Com essas
consideracoes, a matriz transformacao resulta em:

5 cos(0r) cos (9e - 2?”) cos (97- + %’T)
KT = \/; —sin0;) —sin (6 = ) —sin (6 + %) | (251
7 v 72

Para a transformacao das varidveis rotoricas, o angulo elétrico da posigao
entre os referenciais assume o valor dado por ¢ = [ (npw, — nyw,) dt =
0, ou seja, ¢ = 0, — 0. = 0. Deste modo, a matriz torna-se:

1 -1 _1

2 2 2
Ki=y/5] 0 BB (2.52)

1 1 1

vz V2 V3

2.3 MODELAGEM BIFASICA

A modelagem bifasica do motor de indugao, no sistema de co-
ordenadas estacionario, é realizada pela aplicacdo das matrizes trans-
~ . 21 -1, ~
formagbes K¢ e K¢ e suas inversas (K2) " e (K:)™~ as equagdes do
modelo trifasico.
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O fluxo de estator é obtido da seguinte maneira:

K§¢abc5 = KgLabcsIabcs + KngrIabcr (253)

As correntes trifasicas podem ser substituidas por,

Topes = (K2) 7115, (2.54)
Iabc’r‘ = (K:,Ss)71 2q7~ (255)

sendo que Iy e I . sdo os vetores das correntes de estator e de ro-
tor, respectivamente, no sistema de coordenadas bifasico estacionério.

Assim, verifica-se que (2.53) se torna,

Gigs = K:Lapes (K3) ' Iy, + KM, (K3) ' I

dqr (2.56)

Da mesma forma, a matriz de indutancias de estator transfor-
mada para o sistema de coordenadas estacionério é dada por,

Labcs - Ms 0 0
K:Lopes (K3)™ ' = 0 Labes — M, 0 (2.57)
0 0 Labcs + 2]\45

e a matriz de indutancias mituas estator-rotor é

3 1 0 0
KzMST (Ki)—l = iMsr 0 1 0 (258)
0 0 0

Assim, os fluxos estatoricos no referencial estacionario sao

s Lapes — M 0 0 R
25 = 0 Labes — M 0 ’L(SIS
(b(sjs 0 0 Labcs + 2Ms 7;85 (259)
3 10 07 [
+ oMo | 010 ||,
00 0]] i
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Considerando-se que a alimentacao trifasica aplicada ao estator
¢ equilibrada, o que resulta em ¢j, = 0 e 4§, = 0 e assim,

(bfis = LSiZs + LSTiZT (260)
Sy = Lyily + Loris, (2.61)
D65 = Lsyios =0 (2.62)
onde

Ls = Labcs - Ms (263)
Ly, = Lapes + 2M, (2.64)

3
Lsr — iMsr (265)

As induténcias Ls, Lg, e Lg, recebem os nomes de indutancia
ciclica de estator, indutancia ciclica homopolar de estator e indutancia
miutua ciclica, respectivamente, constituindo parametros importantes
para o modelo do motor de inducao.

A equacao do fluxo rotérico & obtida por um procedimento
idéntico ao usado para o fluxo do estator, através da aplicacdo de K
em (2.12), como segue:

Kf-¢abc7“ = Kf«MrsIabcs + Kf-LabCTIabCT' (266)

Neste ponto é realizada a substituicdo de (2.54) e (2.55) em
(2.66), de forma que

G = KM s (K3) ' I, + K3 Lgyer (K3) ' I3, (2.67)

onde a matriz de induténcias rotéricas transformadas para o sistema
de coordenadas estacionario é

Labcr - Mr 0 0
K3Lope, (K3) ' = 0 Laper — M, 0 (2.68)
0 0 Labcr + 2Mr
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KM, (K3~ = KiM,, (K})' (2.69)

Como ja era esperado, a matriz de indutincias mutuas rotor-
estator é igual a (2.58). Dessa forma, os fluxos rotéricos no sistema de
coordenadas estacionério sao dados por

o] 4 [10 0]
Sol=SMe |0 10|,
& 2 00 o0/|]|i
or (270
Labcr - M'r‘ 0 0 Zflr
+ 0 Laper — M, 0 er
0 0 Labcr + 2MT 4 L Zgr i

Considerando-se a alimentagao estatorica simétrica, tem-se:

¢flr = LSTiils + LTifir (271)
27“ = Lsrizs + Lrizr (2.72)
¢(S)r = LTOiST (273)
onde
Lr = Labcr - MT (274)
Luy = Laper + 2M, (2.75)

Asindutéancias L, e L,, recebem os nomes de indutancia ciclica
de rotor e indutéancia ciclica homopolar de rotor, respectivamente, cons-
tituindo parametros importantes para o modelo do motor de inducao.

As equagoes de tensdo sdo obtidas a partir de (2.4) e (2.5).
Para o estator, tem-se:

Kivabcs = KiRabcsIabcs + Kzéabcs (276)

que pode ser reescrita da seguinte maneira,

S0s = Ko Rubes (K3) ' I + K Papes (2.77)
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A matriz R,p.s € proporcional & identidade, conforme definido
em (2.8), resulta em:

KzRabcs (K;)71 = Rabcs (278)

A transformacao da derivada temporal do fluxo de estator é

. d d
Kz¢abcs = % (Kz¢abcs) - ¢abcs %Kf (279)
Sendo
d K? 2.80
¢abcs% s — [0]3><3 ( . )
pode-se escrever,
K:@abes = g (2.81)

A equacgao de tensao de estator no sistema de coordenadas esta-
cionario é obtida pela substitui¢do de (2.78) e (2.81) em (2.77), o que
resulta

ngs = Rabcs[iqs + ééqs (282)

Assim, com alimentacdo estatorica simétrica tem-se que

Ufls = Rsigs + (bfis (283)
i, = Raily + 0, (2.84)
v, =0 (2.85)

A obtencdo da tensdo de rotor é feita a partir de (2.5), como
segue

Kivabcr = Kf‘RabcrIabcr + Kfﬂq‘sabcr (286)
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que pode ser escrita na forma

har = Ko Raper (K2) 7 I+ K Gaper (2.87)

Da defini¢ao de Rupr, apresentada em (2.8), resulta

Kf«Rabcr (Ki)—l = Rabcr (288)
como
Ks-q&abcr = i (Ks-¢abcr) - d’abcriKs- (289)
! dt " dt "
€
d . ar
¢abcraK S= =95 | (—npwy) (2.90)
0

a transformacao da derivada temporal do fluxo rotorico, fica

S

. . qr
K’f‘¢ab07' = ¢(Siqr - _¢(€i’r’ (_anUT) (2.91)
0

Desta forma, a equagao da tensao de rotor no sistema de coor-
denadas estacionario é

S

, . . ar
Vqu = RabCTqu'r + ¢dq'r - _(bdr (_nPwT) (292)
0

Assim, com alimentacdo estatorica simétrica, pode-se reescre-
ver (2.92) como

V5. = Ryid, + 5, + Do NpWr (2.93)

Vi = Rl + 85, — G5,mpwr (2.94)
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v, =0 (2.95)

As equacoes anteriores definem a dindmica do sistema elétrico.
A dinamica do sistema mecanico pode ser obtida pela aplicagdo das
transformacoes de variaveis a (2.34):

T M .
my (L) " (BT TG0 ()7 Iy = By 4 T 47 (2:96)

Conforme propriedade anteriormente comentada, K3 é ortogo-
nal, entao:

(K3) ' I3, = B, + Ji, +7. (2.97)

s SBMS”‘
np (qus)T Ks 897

onde

-1

M,
KSa = 0
0

K '=1L
S aar ( r) sT

(2.98)

o = O
o O O

Assim, a equacdo mecanica no sistema de coordenadas esta-
cionério fica:

0 -1 0
npLgr [ i35 lgs  1os ] 1 0 0]x
0 0 O
" (2.99)
Ldr
i(slr :BWT+JU:)T+7—C
i
o que corresponde a
Ly (igsiar — igsiqr) = Bwr + Jop + 7 (2.100)

Portanto, o modelo dindmico da méaquina de inducao simétrica,
sob alimentacao equilibrada, no sistema de coordenadas estacionério é
dado pelo conjunto das Equagdes (2.60), (2.61), (2.71), (2.72), (2.83),
(2.84), (2.93), (2.94) e (2.100), agrupadas abaixo:
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e Equacgoes elétricas:

b | L, 0 L, O i,
s = s sr qs
¢(Sir Lsr 0 LT_ 0 ZZT (2101)
27" J L Lsr 0 Lr 7’27‘
U3 ]| (R, 0O 0 0 s,
U;S _ 0 Ry O 0 2‘25
Vir 0 0 R 0 i,
wel o Looo o m L
e (2.102)
¢Gds 0
as 0
T
(?27‘ ¢qrnpwr
Zr — Qg TpWr
e Equacgao mecanica:
anS’r- (Z;bli,’ - 225127) = Bwr + ‘]w’f + Te (2‘103)

2.3.1 Modelo no Sistema de Coordenadas Sincrono ao Campo
Girante

De forma andloga ao que foi apresentado para o sistema de
coordenadas estacionério, o modelo sincrono é obtido por meio da apli-
cacdo das transformacdes K¢, K¢, (K¢) ™' e (K¢)™' as equacdes do
modelo trifasico.

Assim, o modelo dindmico da maquina de inducao simétrica,
sob alimentagao equilibrada, no sistema de coordenadas sincrono, é
dado pelas equacoes:

e Equacoes elétricas:

s L, 0 Ls O R

c 0 L 0 L )

qs — S ST qs

- L. o L 0 by (2.104)
e 0 Ly, 0 L i€

qar
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Vs R, 0 0 0 i
’U(?S _ 0 Rs O 0 Z(elg
v | | 0O 0 R O i,
Vgr 0 0 0 R, ic,
‘e (2.105)
d.)dS - ste
—+ ,SS 4+ ¢st€
Par —Pgr (We — vwy)
gr +¢27‘ (we - Uwr)
e Equacao mecanica:
npLr (ig504, — i95i,) = Bwr + Jdn + 7 (2.106)

2.4 REPRESENTACAO NO ESPACO DE ESTADOS

O modelo de variaveis de estado é um conjunto de equacgoes
diferenciais de primeira ordem, normalmente acopladas, escritas na
forma matricial. As equagdes dindmicas no espago de estados de um
sistema dindmico descrevem-se no dominio do tempo. Trata-se de uma
representacdo que preserva a relacao de entrada e saida e descreve o
comportamento interno do sistema de maneira completa. A descri¢dao
por equacoes de estado se aplica tanto para sistemas lineares quanto
nao lineares, de dimensdo finita. A vantagem da representagdo no es-
paco de estados, além de representar completamente a dindmica do
sistema (interna e externamente) estd também na facilidade natural
de transcrever as equacoes em cddigos computacionais para efeito de
simulacéo e controle digital (SONCINT, 2001).

Vérias representacoes em termos de correntes e fluxos, nos
diferentes sistemas de coordenadas descritos anteriormente, podem ser
combinadas para formar o modelo da maquina de inducao, que podem
ser utilizadas conforme a necessidade do estudo desenvolvido. Esta
secao é dedicada para apresentar algumas dessas representacoes.

2.4.1 Representacao no Espaco de Estados pelas Correntes
e Fluxos Estatoricos no Sistema de Coordenadas Esta-
cionario

O vetor de estado do sistema elétrico é dada por:

g=[i5 i 04 O] (2.107)
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O modelo de estado do sistema elétrico pode ser obtido a par-
tir das equacOes elétricas descritas por (2.101) e (2.102). Inicialmente
as correntes de (2.101) sdo isoladas, obtendo-se assim as seguintes ex-
pressoes:

s L,

tar = (rbds - L st (2'108)
S 1 S L -S

igr =70~ L—:Tzqs (2.109)

O passo seguinte é substituir (2.108) e (2.109) em (2.101),

5 LLY., L .
o5 = (LST — .. > lgs T . Dus (2.110)
L.L L
S = Lgp — —2 14 L2 2.111
b= (e 0 1y

Assim, as derivadas temporais dos fluxos rotéricos sao:

d L.L,\ d

— ¢S5 = | Lgp — —= ) =43 2.112
dt¢dr < 17 B > dtlds Lw dtd)ds ( )
d L.L,\ d

— ¢S = Ls — —2) =3 2.11
a Vo ( T Ly ) di'e " L dt¢ (2.113)

Considerando-se que o motor é do tipo gaiola de esquilo, ou
seja, com rotor curto circuitado, tem-se que Vj, = 0. Substituindo
(2.83), (2.108), (2.111) e (2.112) em (2.93), resulta:

. L. LI\ d
Vg, =0= < b5 — I., qu> + <Lsr - Lsr) 77 s

L,

2.114
i s ] LTLS .S LT s ( )
L, (Uds - Rszds) + L — L., lgs + Lisr(bqs NpWy

+

Da mesma forma, substituindo (2.84), (2.109), (2.110) e (2.113)
m (2.94) tem-se
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1 Ly . L,Ls\ d .
e =0= R (oo 1)+ (B = ) i
L,.Lg
o= i) = [ (2o B+
LST’

2.115
L (2.115)

S
— Pgs | Npwr
st’ :|

Deste modo, das equagoes das tensoes rotoéricas, obtém-se

d . R.Ls + RsL,

%st = O_L L dS npwr,l'
NpWr |4 1

oL, "9 + oL, Vds

+

oL.,L, a8
R, 1

S S

oL.L, as T g e

d ., s R.Ls+ RsL,\
%qu = NpWyigy — | ————

onde

L2
L,L,

oc=1-—

¢d5
(2.116)
_ Npwy
¢ds
oLs (2.117)
(2.118)

O modelo de estado para o sistema mecanico é obtido pela

substitui¢do de (2.108) e (2.109) em (2.100):

L .5 1 s
nPLST |:,L ( ¢ds L. st) — g (

LST e
Bw, + Jw, + 7.

que pode ser reescrita como

Bw, + Jw, + 7,

L

_ I8 ys —
Lg, q)] (2.119)

(2.120)

Assim, as equacOes de estado que modelam o motor de in-
ducao no sistema de coordenadas estacionério, em termos das correntes

e fluxos estatoricos, sao:



onde

2.4.2

e Modelo de Estado do Sistema Elétrico:

is —(a+p8)  —nyw, Lﬁ Zpr;
s | _ | mpwr  —(a4B) L
.tsis *Rs 0 0 0
ZS 0 _Rs 0 0
1
oLg ?
O oL ’U;S
Tl [ }
0 1

e Modelo de Estado do Sistema Mecanico:

B

. . Te
Wy = ( qe(vbde 7’39 9) - jwr - 7
R, _ R,
o= oLg ’ ﬁ ~ oL,

:5
Las

qs
ds
qs
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(2.121)

(2.122)

(2.123)

Representagao no Espago de Estados pelas Correntes
Estatoricas e Fluxos Rotoricos no Sistema de Coorde-

nadas Sincrono ao Campo Girante

Pode-se obter agora, por meio de manipulacoes algébricas muito
semelhantes as realizadas na secao anterior, variacoes de representagoes
de varidveis de estado. Dessa forma, apresenta-se a seguir as equagoes
de estado das correntes estatoricas e fluxos rotéricos para o sistema de
coordenadas sincrono ao campo girante, conforme abaixo:

e Modelo de Estado do Sistema Elétrico:

se p— 2
Lds 7 e T, np"IJ(rK
;e
lgs | we v —npwyp K T
e - L, _ 1 —
¢dr T, LO T, We ?pwr
qr 0 T, (we — npwr) T
e 1
tds oLg ?
re €
lgs " 0 oL vgs
€
dr 0 0 qu
¢ 0 0

qr

(2.124)
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e Modelo de Estado do Sistema Mecanico:

. n Lsr . . B Te
Wy = §Lr (225¢§r — 15, ZT) — jwr -7 (2.125)
onde
L, . _ Lo . _ RsL24R.L2,
Tr=5 3 K=0% 5 7= 2112 (2.126)
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3 O CONTROLE VETORIAL

A maquina CC de excitacdo independente apresenta um de-
sacoplamento natural entre a corrente de campo e a corrente de ar-
madura. Esta caracteristica, extremamente vantajosa do ponto de vista
de seu controle, resulta da ortogonalidade entre os enrolamentos de
campo e de armadura promovida pela acdo do comutador. Assim, para
a operacdo com fluxo constante, a corrente de campo é a responsavel
pelo estabelecimento do nivel de fluxo da maquina ao passo que a cor-
rente de armadura é quem produz o torque. Este controle desacoplado
entre torque e fluxo representa uma grande facilidade ao projeto de
acionamentos controlados de alto desempenho dindmico (MARQUES,
1996).

O aparecimento dos principios tedricos do controle vetorial,
ocorrido no final da década de 1960 e inicio da década de 1970 com
os trabalhos de Hasse e Blaschke, permitiu o controle do motor de
indugao como um motor CC de excitacao independente. O principio
tedrico desta técnica consiste em promover o alinhamento do fluxo da
maquina com o eixo direto de um sistema de coordenadas sincronas, o
que resulta no desacoplamento entre o fluxo e o torque. Desta forma,
a componente de eixo direto da corrente de estator controla o fluxo
da maquina e a componente de eixo em quadratura controla o torque
eletromagnético (MARQUES, 1996).

Somente o alinhamento do fluxo de rotor é capaz de promover
o desacoplamento completo entre o fluxo e torque. Entretanto, é pos-
sivel a escolha do alinhamento dos fluxos de entreferro ou do fluxo
de estator. Para algumas propostas (operagdo com enfraquecimento de
campo, por exemplo) a escolha do alinhamento do fluxo de estator pode
trazer vantagens que compensem a perda de desacoplamento completo
(MARQUES, 1996).

Os métodos de implementacao do controle vetorial, em funcao
do modo como o alinhamento do fluxo é realizado, dividem-se em duas
categorias:

e Métodos Diretos;
e Métodos Indiretos.

Nos métodos diretos, que tém origem no trabalho de (BLASKE,
1974), o conhecimento da posi¢do do fluxo é obtido do vetor espacial
de fluxo. Essa informagao pode ser conseguida da medicao direta, com
o uso de sensores de fluxo instalados no interior da méaquina, pela esti-



o8

macao do fluxo de entreferro obtido da medicao da terceira harmonica
da tensao de estator (KREINDLER et al., 1994) ou por estimacao a partir
da medida de grandezas terminais (correntes, tensoes, velocidade). No
artigo de (BLASKE, 1974), a posic¢do do fluxo é obtida pela medicdo da
onda de fluxo de entreferro através de sensores de efeito Hall montados
ortogonalmente na superficie do estator. Entretanto, o uso de sensores
instalados no interior da méaquina impossibilita o emprego de um mo-
tor de linha, elevando o custo do acionamento e reduzindo a robustez
do sistema. Assim, implementagoes do controle vetorial direto baseado
em observadores de fluxo (JANSEN; LORENZ, 1994), (JANSEN; LORENZ;
NOVOTNY, 1994) ou com o uso da terceira harmonica da tensao de es-
tator (KREINDLER et al., 1994), (PROFUMO et al., 1994) tém recebido
maior atengdo (MARQUES, 1996).

O controle vetorial indireto, cuja origem foi o trabalho de
(HASSE, 1969), usa uma relagdo do escorregamento para estimar a
posicao do fluxo em relacdo ao rotor. A posicdo do fluxo é obtida
pela adicao da posicao estimada do fluxo relativamente ao rotor com
a posicao do rotor obtida por medicao ou estimacao. Ao contrario do
controle vetorial direto, a implementagao do controle vetorial indireto
nao apresenta problemas em velocidades baixas e, assim, é preferida
na maioria dos sistemas que necessitam operar proximo da velocidade
zero (MARQUES, 1996).

O controle vetorial por orientagdo do fluxo magnético torna
o desempenho dindmico dos motores de indugdo comparavel ao dos
motores de corrente continua com excitacdo separada. A orientacdo
consiste em fixar no eixo direto do sistema de coordenadas sincrono
um dos fluxos magnéticos: o de estator, o de rotor e o do entreferro
(BIM, 2012), (COUTO, 2013), (FERRARI, 2006).

Os fluxos magnéticos de armadura e de campo nas maquinas
de corrente continua podem ser considerados em quadratura no espaco,
independentemente da carga ou do grau de excitacao. Nas méquinas
de inducao néo existe um circuito fisico exclusivo para o campo e isso
torna o seu controle mais complexo, quando comparado com o controle
da maquina de corrente continua. Quando se manipula apenas a mag-
nitude e a frequéncia das grandezas elétricas ou magnéticas, diz-se que
o controle é escalar; por sua vez, quando a magnitude, a frequéncia
e o fluxo magnético instantaneos e, adicionalmente, a posicao angu-
lar dessas grandezas sao manipuladas — o que equivale a dizer que se
controlam as componentes de eixo direto e em quadratura do sistema
sincrono de referéncia — diz-se que o controle é vetorial (BIM, 2012).

O controle vetorial por orientacao do fluxo magnético do rotor
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(o que foi usado para este estudo) transforma a estrutura de controle
do motor de corrente alternada semelhante aquela do motor de corrente
continua, com excitacao separada e, desse modo, os acionamentos elétri-
cos de corrente alternada passam a ter um desempenho comparavel ao
das maquinas de corrente continua com excitagao separada (BIM, 2012).

O sistema de referéncia adotado para o controle vetorial é o
mostrado na Figura 3, no qual o sistema de eixo ortogonal dq gira na
velocidade sincrona (w.). O eixo d é alinhado com o fluxo de rotor
(¢§qr), de forma que na direcao desse eixo o fluxo seja constante e na
direcao do eixo ¢ seja sempre zero.

O controle vetorial do motor de indu¢ao procura, através de ar-
tificios de controle utilizando um inversor de frequéncia, impor frequén-
cia, amplitude e fase angular da tensao de alimentacao, de tal maneira
que o funcionamento do motor de indugao reproduza o comportamento
do motor de corrente continua com excitagdo independente (SONCINI,
2001).

Os métodos diretos apresentam como vantagem sobre os méto-
dos indiretos a independéncia dos pardmetros da maquina, sendo entre-
tanto, de implementacgao mais dificil, devido a necessidade de esquemas
complexos de aquisicao do vetor fluxo. Os métodos indiretos, apesar da
simplicidade de implementacao, dependem de parametros da maquina
que variam com a temperatura, saturacdo magnética, efeito pelicular,
entre outros (STOPA, 1997).

3.1 PRINCIPIOS DO CONTROLE VETORIAL

O controle vetorial do motor de indugdo, baseia-se fundamen-
talmente em alinhar o fluxo da maquina com o sistema de coordenadas
sincrono. A Figura 3 permite a observacao espacial desta técnica de
controle, onde a8 representam os eixos ortogonais do sistema de coor-
denadas estacionario, dgq os eixos do sistema de coordenadas sincrono,
0. representa o angulo elétrico entre os referenciais estacionario e sin-
crono e ¢g,,. o fluxo de rotor.

Com as consideragoes do controle vetorial acima expostas, é
possivel aplicar as suas propriedades no modelo fornecido por (2.124)
e (2.125), no referencial sincrono. O conjugado eletromagnético da
méquina originalmente é dado por:

npLgr

Tm = L (igsd);r - Zss (elr) (31)




60

Figura 3 — Representacao espacial do principio do controle vetorial
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Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

Com o alinhamento do fluxo de rotor da maquina com o eixo di-
reto do sistema de coordenadas sincrono, o fluxo rotérico em quadratura
se torna nulo, ou seja:

bar = Pagr (3.2)
ZT =0 (3.3)

onde
Bagr = bar + 10 (3.4)

Assim o modelo de estado do sistema elétrico no referencial
sincrono, torna-se:

égs [ - We TKT nper
i | _ | —we —7 —npw, K T% y
gl e 0 T e
0 L 0 'lf: —1 (We npwr) T, (35)
Zﬁs oLy (1)
ZZS + 0 oLg |: vceis :|
3 e
fir 0 0 Vgs
0 0 0
. npLgey /. ) B Te
Wr = JLT (ZZS¢§T - Zés¢27‘) - ij - j (36)
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onde o conjugado 7,,, passa a ser,

ansr .e

Tm = qus¢§lr (37)

A terceira linha de (3.5) pode ser reescrita da seguinte maneira:

1 Ly, .
<T +p) ¢§r = T 7/28 (38)

onde p representa o operador de derivagao %.
Em regime permanente o fluxo de rotor é constante, ou seja:

qb?l'r = LST’ifis (39)

A partir de (3.7) e (3.8) é possivel observar um desacoplamento
entre as componentes da corrente de estator. A componente de eixo
direto controla o nivel de fluxo da méaquina, enquanto a componente
de eixo em quadratura controla o conjugado do motor, quando o fluxo
de rotor é constante. Desta forma, existe uma correspondéncia entre
o motor de indu¢do com alinhamento de fluxo rotoérico e o motor CC
com excitacao independente. A componente de eixo direto da corrente
estatoérica equivale & corrente de campo do motor CC e a componente
de eixo em quadratura equivale & corrente de armadura.

Da ultima linha de (3.5) é possivel obter a equagdo que repre-
senta o escorregamento (wg;) do motor:

LST ie

qs
TT ('bfir

A expressao (3.10) é utilizada como base do controle vetorial
indireto com orientacao por fluxo de rotor, uma vez que permite cal-

cular a velocidade do vetor fluxo, ou em outras palavras, a sua posi¢ao
temporal.

(3.10)

Wyl = We — NpWy =

3.2 CONTROLE VETORIAL INDIRETO

O esquema da implementacao do controlador vetorial indireto
¢ mostrado na Figura 4. Observa-se que o controle do fluxo é realizado
em malha aberta (feedforward) através da imposi¢do de uma corrente
de referéncia (ig%) proporcional ao fluxo direto de eixo direto, dado
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por (3.9). Além disto, observa-se também que a dinimica dada pelo
termo em derivada no primeiro membro é desprezada (STOPA, 1997).

Figura 4 — Diagrama de blocos do controlador vetorial indireto com
inversor a entrada em tensao

Vd
Y cC
T* ie* e’ x +v€* * l l
= .| | L. |tas 4 Pl Vas as Usy
—I\d pLss ! * Inv.
1)82
. *
o B Ysy | PWM
Lsr
~ d djsl +\ We f 08
T | 5in 4
i . )
~ qu 151
L i
S2
e qu
Lsr |, Lds ss
(be T,.s+1["
dr
\/\r
w, MIT
c
Encoder

Fonte: adaptado de (couTo, 2013)

O controle de fluxo e torque é realizado pelas componentes da
corrente estatorica, o que torna a alimentacdo em corrente o modo mais
logico de se implementar o controle vetorial (SONCINI, 2001). Porém,
devido alguns aspectos construtivos, os inversores mais largamente uti-
lizados no controle vetorial, sdo 0s que possuem suas entradas em ten-
sdo. A principal vantagem teorica em se trabalhar com inversores com
entrada em tensao, é que nao se faz nenhuma pressuposicao sobre a
dindmica tensdo versus corrente do motor (COUTO, 2013).

Nesta implementagao, a posi¢ao angular do vetor fluxo de rotor
é obtida da integracao de sua velocidade angular:

igs 1
We = Npwy + T (3.11)
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Integrando (3.11) obtém-se o angulo espacial do vetor fluxo:

97/ RTRI I (3.12)
o T T '

O erro de velocidade gera a referéncia de conjugado “T7. A
componente em quadratura da corrente é obtida da referéncia de con-
jugado a partir de (3.13).

o= DL e, (3.13)
22 L,
As referéncias de corrente, ig; e ig;, sao alimentadas a con-

troladores lineares de corrente operando em coordenadas girantes sin-
cronas, conforme pode ser observado na Figura 4.

Apés algumas manipulagdes algébricas realizadas em (3.5), as
seguintes expressoes para as componentes de tensao de eixo direto e em
quadratura sao obtidas:

K
v§, = (YoLs +poLs)ig, — npweo Lsig, — ?O'LSQZSZT (3.14)

vgs = (Yo Ls +poLs)igy + npweo Lsigs + npwr Ko Ls¢g, (3.15)

Os chamados termos de forga contra-eletromotriz (feem), que
estdo representados na Figura 4 por vgy e v4z, sdo retirados de (3.14)
e (3.15). Esses termos assumem as seguintes formas:

~€ K €
Vgy = —Npweo Ligy — EJquﬁdr (3.16)
Vdy = Npweo Lgig, + npw, Ko Lsd, (3.17)

A partir de (3.14) e (3.15), pode-se construir o controlador de
corrente destacado nas Figuras 5 e 6. Neste caso, os erros de correntes
de eixos direto e em quadratura sdo fornecidos a controladores PI, cujas
saidas, ap6s compensacao dos termos do tipo feen, € transformacao de
coordenadas, irao gerar as tensoes de referéncia a serem sintetizadas
pelo algoritmo de PWM. A compensacdo dos termos de fee,, € feita
através da adigdo desses termos na saida dos controladores (STOPA,
1997).
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Figura 5 — Malha de controle de corrente de eixo direto

Atraso
de npweo Lyit, Inversor Planta
Processamento PW M (MIT)
ex ek e e
Las + 1 PI Uds 1 Uds K Yas N
Tss+1 Tos+1 Tps+1 ?

Controlador a

Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

Figura 6 — Malha de controle de corrente de eixo em quadratura

Atraso
de npweo LyiS, Inversor Planta
Processamento PWM (MIT)
- e x e e
igs + 1 I; 1 | Yas| k. flas,
Tss+1 Tss+1 Tps+1 -
Controlador
npwr Ko L@y,

Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

Compensando-se esses termos de feen, em (3.14) e (3.15), obtém-
se uma funcao de transferéncia de primeira ordem entre a tensao de eixo
direto/quadratura e a corrente de eixo direto/quadratura.

~ A M & € & e S

As fungdes de transferéncias entre ig, e vg, e entre ig, e vy, sao

dadas por:

Z'e

gs _ g

— — S __

G(s) = ve. v -
gs

1 K
oLs¢s +~yoLs Tps+1

(3.18)

S

A funcao de transferéncia do controlador PI pode ser escrita
na forma seguinte:

Go(s) = K(IZ:H) (3.19)
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Considerando os blocos de atraso de processamento e inversor
PWM ambos iguais a Ty (STOPA, 1997), a fungdo de transferéncia de
malha aberta é:

MALS) = s 25T, + 15T, + 1 '
1
Ky=— (3.21)
R, + Bt
L.Ly— L?

e T,: periodo de amostragem,;
e K,: Ganho da planta;
e T},: constante de tempo da planta.

Fazendo-se o projeto do PI de modo a cancelar o polo domi-
nante da planta e considerando o coeficiente de amortecimento (¢) igual
a v/2/2 conforme apresenta (STOPA, 1997), encontram-se os seguintes
ganhos:

Ki= e (3.23)
T

K,=—~ 24

p 4K5Ts (3 )

O modelo da malha de controle de velocidade utilizado é mostra-
do na Figura 7.

NaFigura 7,“T,,, = J/B” e “K,, = P/2B” sdo respectivamente
a constante de tempo mecanica e o ganho da planta. A funcdo de
transferéncia do sistema em malha fechada é dada por:
Bt (5 1)

1+prK7nS KpwKm

Gumr(s) = 5
ST+ =, ST T,

(3.25)

As expressoes para os ganhos Ky, e Kj,, sdo obtidas comparan-
do-se o denominador da fun¢ao de transferéncia (3.25) com o denomi-
nador da funcao de transferéncia de 2* ordem padrao. Os ganhos sao
dados por:
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Figura 7 — Malha de controle de velocidade

Planta

Controlador (MIT)
UJ: + T, K wr
PI sTm+1 -

Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

w2T,
K, =-2™ 2
. (3.20)
2bw, T — 1
Ky = X, (3.27)
J
Th = — 2
. (328)
P
K, =— 2
55 (3.29)

Para determinar o valor numérico de K, e K, é necessério
fixar £ e wy,. O valor de &, conforme procedimento adotado em (STOPA,
1997), ¢ ajustado de acordo com o critério de amortecimento 6timo
(¢ = v/2/2) ao passo que w, pode ser obtido fixando-se o tempo de
acomodagao ts = 4/€w,, de acordo com a resposta transitoria desejada.

No Capitulo de simulagdo numérica sera verificado que este
meétodo de ajuste dos controladores responde de forma satisfatoria aos
requisitos de projeto. Porém na pratica, verificou-se que o ganho do
integrador (K;) deve ser menor que o ganho proporcional (K,), pois
caso contrario o motor apresenta elevados picos de corrente na sua
partida. O método proposto por (STOPA, 1997) sempre resulta em um
K; maior que o K,,. Para solucionar o problema observado na partida
do motor, utilizou-se a proposta de ajuste de ganhos dos controladores
relatada em (MAYA; LEONARDI, 2011).

No método proposto por (MAYA; LEONARDI, 2011) a fungao de
transferéncia do compensador (G.(s)) é dada por:

Go(s) = Koo+ @) (3.30)

S
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sendo que o zero - x; - é colocado muito préximo da origem, de modo que
0 mesmo e o integrador praticamente se anulam. Assim, reescrevendo
o zero de (3.30):

Ti; = —— (331)
Para o presente trabalho foi considerada a seguinte relacao:

K;
—0.015 (3.32)

p

Desta forma o controlador dado em (3.30) torna-se:

K, (s +0.015)
S

G.(s) = ~ K, (3.33)

Ao fechar a malha considerando agora a soma dos atrasos de
processamento e do PWM igual a T, o ganho proporcional encontrado
é:

1 T,T,
Ky =|w)— s 34

O ganho K; é facilmente obtido ao manipular (3.32):

K; = 0.015K, (3.35)

Deste modo o ganho K, é maior em relacdo a Kj;, e o problema
de picos de corrente anteriormente relatado, foi solucionado na pratica,
onde verificou-se uma partida suave do MIT.
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4 CONTROLE PI-MQR ADAPTATIVO

Neste capitulo serd abordado o método pelo qual os paradme-
tros elétricos, que mais influenciam no controle vetorial do motor de
inducdo, serdo estimados. Apoés a estimagao dos parametros, os ganhos
dos controladores serao entao atualizados com o objetivo de manter as
caracteristicas nominais de projeto, sem perda de eficiéncia.

O principio dos Minimos Quadrados (MQ) foi formulado por
Karl Friedrich Gauss ao final do século XVIII para prever a trajetéria de
planetas e cometas a partir das observagoes realizadas. K. F. Gauss es-
tabeleceu que os parametros desconhecidos de um modelo matemético
deveriam ser selecionados de modo que “o valor mais provavel das
grandezas desconhecidas é a que minimiza a soma dos quadrados da
diferenca entre os valores atualmente observados e os valores calcu-
lados multiplicados por numeros que medem o grau de precisao, onde
quanto mais precisa a medida, maior a sua ponderagdo” (ASTROM; WIT-
TENMARK, 1995).

A qualidade da estimacao é dependente da natureza do ruido,
da estrutura do modelo, do tipo de aplicacdao e da “riqueza’ da infor-
macao contida nas medidas. Tanto a implementacao offline quanto a
online do estimador sao apresentadas e os seus respectivos aspectos
computacionais sdo avaliados (COELHO; COELHO, 2004).

4.1 REPRESENTACOES EM TEMPO DISCRETO

Existem algumas representacoes matematicas que sao especial-
mente adequadas & identificacao de sistemas usando-se algoritmos co-
nhecidos para a estimacao dos parametros (AGUIRRE, 2007). O objetivo
desta se¢io é apresentar de forma generalizada, algumas representagoes
que sao possiveis de serem utilizadas pelos minimos quadrados.

Considere o seguinte modelo geral:

A@y ) = 5ulb) + G (@)

Isolando o termo y(k), é obtida a seguinte expressdo:

__Bl@ Clg
ylk) = F(q)A(q) ( )+D(Q)A(Q) (k)

A Equagdo (4.2) pode ser representada de uma forma mais
compacta, dada por:

(4.2)
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y(k) = H(q)u(k) + G(q)v (k) (4.3)

sendo ¢~! o operador de atraso, de forma que y(k)q~' = y(k — 1), v(k)
ruido branco e A(q), B(q), C(q), D(q) e F(q) os polinomios definidos
a seguir:

Al)=1—ayqg ' —...— Qn,q "

B(q) =big ' +... 4 bp,qg ™
ClQ)=1+cigt—...+ecu g™ (4.4)
D(q)=1+dig " —...+dn,qg ™
Flg)=1+fig " — ...+ fa,a™

As funcoes H(q) e G(g) normalmente sdo referidas com as
fungbes de transferéncia do processo e do ruido, respectivamente. Ou
seja, H(q) é o resultado de substituir ¢ = 23 na transformada unilateral
Z da resposta ao impulso do processo, h(k). Alguns autores preferem
representar a resposta ao impulso do processo por g(k) e, nesse caso,
as funcgbes de transferéncia do processo e ruido sdo G(q) e H(q), res-
pectivamente. Nas subsecOes a seguir serdo definidos alguns modelos
comuns na area de identificacao de sistemas e controle adaptativo. Vale
ressaltar que tais modelos utilizam uma nomenclatura nao-formal, ou
seja, misturam em uma mesma equagdo z (frequéncia) e k (amostras
temporais).

4.1.1 Modelo ARX

O modelo auto-regressivo com entradas externas (Autoregres-
sive with Exogenous Inputs (ARX)) pode ser obtido a partir do modelo
geral (4.1), tomando-se C(q) = D(q) = F(q) = 1 sendo A(q) e B(q)
polindémios arbitrarios, resultando em

A(Q)y(q) = B(q)u(k) + v(k) (4.5)

Uma vez que o ruido v(k) aparece diretamente na equagio,
o modelo ARX é normalmente classificado como pertencendo & classe
de modelos de erro na equagdo. O modelo (4.5) pode ser reescrito da
seguinte forma:
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y(k) = ﬁggiu(m T @u(m (4.6)

o que coloca em evidéncia as funcdes de transferéncia do sistema H(q) =
B(q)/A(q) e de ruido C(q)/[D(q)A(q)] = 1/A(q), conforme pode ser
visualizado na Figura 8.

Figura 8 — Representac¢do esquematica de modelo ARX

v(k)
+
ulk) f B(g) 2 A 28

Fonte: adaptado de (AGUIRRE, 2007)

4.1.2 Modelo ARMAX

O modelo auto-regressivo com média mébvel e entradas exo-
genas (Autoregressive Moving Average with Ezogenous Inputs (AR-
MAX)) pode ser obtido a partir do modelo geral (4.1), tomando-se
D(q) = F(q) =1 e A(q) = B(q) e C(q) polinémios arbitrarios, resul-
tando em

Al@)y(k) = B(q)u(k) + C(q)v(k) (4.7)

ou alternativamente,
y(k) = Tu(k) + — - v(k) (4.8)

y(k) = H(q)u(k) + e(k) (4.9)

A semelhanca do ARX, o ARMAX pertence a classe de modelos
de erro na equagao. No presente caso, o erro na equacao é modelado
como um processo de média mével (MA), e o ruido adicionado a saida,

e(k), é representado como ruido branco filtrado pelo (Autoregressive
Moving Average (ARMA)), C(q)/A(q).
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Figura 9 — Representagdo esquematica de modelo ARMAX

v(k)
C(q)
+
u(k) B(q) - ﬁ y(k))

Fonte: adaptado de (AGUIRRE, 2007)

4.1.3 Modelo ARMA

O modelo ARMA é um caso particular do modelo ARMAX]
quando nao ha sinais exogenos, ou seja, quando u(k) = 0. Nesse caso,
(4.7) pode ser reescrito como:

Alq)y(k) = C(q)v(k) (4.10)

ou alternativamente,
) = S8 (4.11)
y(k) = G(q)v(k) (4.12)

sendo G(q) a fungdo de transferéncia do ruido, ou seja, ela quantifica
como o processo aleatorio branco v(k) afeta a saida y(k).

Foi dito que um modelo ARMA nao tem entradas externas. De
certa forma isso é verdadeiro, pois tomou-se u(k) = 0, mas, por outro
lado, é possivel interpretar o processo aleatério v(k) como a entrada do
sistema. Nesse caso interpreta-se a saida y(k) como uma versao filtrada
da “entrada” v (k) usando o filtro G(¢). Modelos ARMA séo comumente
usados como modelos de séries temporais, ou seja, situacoes em que
somente se tem um sinal, y(k). Nesses casos, estima-se G(g) usando-se
tal sinal e mais uma realizacdo de v(k) tomada de uma distribui¢do
de probabilidade ou utilizam-se os proprios residuos £(k) do modelo
estimado no lugar de v(k).
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4.1.4 Modelos de Erro na Saida

Modelos do tipo erro na saida sao modelos que podem ser es-
critos na forma de (4.1), mas com polindémio A(q) = 1. Assim a partir
do modelo genérico, fazendo-se A(q) = C(q) = D(q) =1, B(q) e F(q)
polindémios arbitrarios, o que resulta em

y(k) = u (k) +v(k) (4.13)

sendo que o fato do ruido branco v(k) ser diretamente adicionado a
saida justifica o nome desta classe de modelos.

Figura 10 — Representacao esquematica de modelo de erro na saida

v(k)

u(k) | Bg) [w(k +yk
F(q

) +

Fonte: adaptado de (AGUIRRE, 2007)

4.2 ESTIMACAO EM BATELADA E ESTIMACAO RECURSIVA

A estimagédo de parametros em batelada (batch) e a estimagao
recursiva sao duas possiveis variacoes de algoritmos que podem ser
utilizadas pelo método de minimos quadrados.

No primeiro método, excita-se o sistema e os dados de en-
trada e saida sao armazenados para utilizacdo a posteriori. J& no se-
gundo, a cada periodo de amostragem, novas medidas dos sinais de
entrada e saida tornam-se disponiveis e sao processadas em tempo
real, fornecendo-se assim estimativas dos parametros a cada periodo
de amostragem, ou seja, recursivamente (AGUIRRE, 2007).

Os algoritmos recursivos (MQR) utilizam pouca memoria e pe-
queno esforco computacional. Tal método é util quando os parametros
do processo variam lentamente em funcao de nao linearidades, des-
gastes, aquecimento, falhas, dentre outros. Tais algoritmos sao também
liteis na resolucao de problemas numéricos cuja solucao em batelada se-
ria dificil.
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Devido ao menor esforco computacional, utilizacdo de pouca
memoria e as caracteristicas dos parametros elétricos do motor de in-
ducao serem alteradas de forma progressiva e lenta, o algoritmo de
estimagao recursiva foi a metodologia escolhida para ser empregada na
prética neste trabalho. Contudo na proxima sec¢do, serd abordada a
teoria dos minimos quadrados em batelada com o objetivo de expor em
quais pontos a mesma se diferencia em relacdo & estimacao recursiva.

4.3 ESTIMADOR VIA MINIMOS QUADRADOS EM BATELADA

Considere um modelo matemético de um sistema discreto ex-
presso por:

y(k) +ary(k — 1)+ - - +ay(k —n) = bou(k — 1)

+ oo b qu(k — m) (4.14)

onde: ay até a, e by até b,, sdo os parametros do modelo na forma de
uma equagao a diferencas.

Para a estimacdo dos parametros, que podem ser variantes no
tempo, a expressao dada em (4.14) pode ser escrita como:

y(k) = "0 (4.15)

No qual o vetor definido acima como 6 é o vetor com os ele-
mentos desconhecidos a serem estimados e ¢ é um vetor das medidas
de saida e de entrada do processo:

' =1 —yk-1) - —ylk—n)
4.16
uk—1) - u(k—m) " (4.16)
6=[a -~ an b - byt )" (4.17)

Em (4.15) foi considerado que os vetores 8 e ¢ representam a
saida y(k) fielmente. Porém, na estimacdo tipicamente assumi-se que
ocorre uma aproximacao da saida de modo que existe um erro € ao se
aproximar o valor observado y(k) com os vetores § e . A inclusdo
deste erro pode ser verificado a seguir:

(k) = o7 (4.18)
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y(k) = "0 + (k) (4.19)

onde 0 significa que é o vetor de variaveis estimadas.
Desta forma pode-se escrever:

e(k) = y(k) — 970 = y(k) — (k) (4.20)

Reescrevendo (4.20) de uma forma vetorial:

e(k) =Y — ®0 (4.21)

De forma obvia deseja-se que o erro seja o menor possivel para
que a saida estimada se aproxime ao méximo da real. De acordo com
(4.21) ¢é interessante que 8 seja um vetor tal que reduza o erro a um
valor minimo. Por isso para tornar a resposta mais precisa, define-se o
somatorio do quadrado dos erros que nada mais ¢ do que um indice que
quantifica a qualidade de ajuste de ®8 ao vetor de saida Y (AGUIRRE,
2007), conhecida como fungdo custo:

k
Jug =Y (i) =€"e (4.22)
1=1

Substituindo (4.21) em (4.22) tem-se:

Jro = (Y - <I>9)T (Y - @9) (4.23)

Ao aplicar algumas propriedades de matriz transposta em (4.23)
chega-se:

Iug = [Y7 - (@0)"] (v — @) = (Y - 9T<1>T> (v —26) (429)

Fazendo a multiplicacdo dos termos de (4.24) obtém-se:

Tro=YTY —YT®) 0 7Y + 0 0790 (4.25)

Como a fungdo custo (Jyq) deve ser minimizada, a mesma

deve ser derivada parcialmente em relacdo a 6 e igualada a zero, con-
forme mostrado a seguir:
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ag Ag ©— 3Ty - @"Y +207®0 =0 (4.26)

E preciso ainda analisar a segunda derivada de (4.25) para
verificar se é um ponto de minimo, ou seja, a segunda derivada deve
ser maior que zero. Assim é obtida a seguinte relacao:

62JMQ
~2

00

=207® > 0 (4.27)

A Equacdo (4.27) sempre sera verdadeira, pois 2®7® é positiva
(AGUIRRE, 2007). Assim o vetor de parametros estimados sera dado
por:

6= (@"®) '8’y (4.28)

A Equacao (4.28) minimiza o somatorio dos erros ao quadrado,
ou seja, minimiza a funcao de custo. Esta equagao é conhecida como
estimador de minimos quadrados classico e depende do vetor de dados
regressivo e da saida do processo. A estimacao dos parametros de (4.28)
é dependente de todos os dados do vetor de regressores e da saida, para
realizar estimacao. Assim o método dos minimos quadrados é capaz de
estimar os parametros, tendo definido a estrutura do modelo, de uma
s6 vez, ou seja, em batelada. No entanto, na prética, normalmente
em sistemas embarcados, os dados sao medidos e disponibilizados se-
quencialmente a cada periodo de amostragem sem o armazenamento de
todos os dados passados. Nota-se também a necessidade de realizar in-
versao de matrizes a cada periodo de amostragem. O armazenamento e
a inversao de matrizes acarretam em um alto custo computacional que
inviabiliza o uso do estimador MQ para sistemas embarcados. Uma
maneira de resolver tal inconveniente é a utilizagdo da técnica dos mi-
nimos quadrados recursivos.

4.4 ESTIMADOR VIA MINIMOS QUADRADOS RECURSIVOS

Métodos de identificacao baseados em um conjunto de medidas,
como é o caso do algoritmo batch, podem ser inadequados para a apli-
cacao em tempo real. Na implementacdo de um controle adaptativo,
o algoritmo do estimador de pardmetros tipicamente é iterativo, com
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o modelo do sistema sendo atualizado a cada periodo de amostragem,
quando novas medidas estdo disponiveis (adequar-se as caracteristicas
do processo controlado ou ressintonizar-se caso existam variacoes na
dindmica do processo) (COELHO; COELHO, 2004).

O desenvolvimento para obtencdo do estimador de Minimos
Quadrados Recursivos (MQR) segue o estudo apresentado em (COELHO;
COELHO, 2004) e (AGUIRRE, 2007). As equagoes do MQR sdo derivadas
de (4.28). O objetivo do MQR ¢ estimar os parametros da planta de
uma forma que esta estimacao nao dependa do armazenamento de to-
dos os dados e nem da inversdo de matrizes. Assim (4.28) pode ser
reescrita da seguinte forma:

(k) = [pT(kyp(k)]’lgoT(k)y(k) = P(k)p” (k)y(k) (4.29)

A matriz P(k) pode ser escrita em termos de medidas k — 1.
Assumindo que P(k) é nao singular para todo k, tem-se que:

P=(k) = o" (k)p(k) = Z p(i)p" (i) (4.30)

onde o somatorio representa todos os elementos do resultado da multi-
plicacao das matrizes de regressores.
Apos algumas manipulagoes no somatoério tem-se:

k—1

Pl (k) =) (i) () +o(k)e” (k) =P~ (k — 1)

— (4.31)

+o(k)e" (k)

Partindo agora para os minimos quadrados estimados dos parame-
tros do processo, pode-se reescrever (4.29) conforme a seguir:

k
8(k) = P(k)"y(k) = P(k) Y ¢(i)y(i)

=1

- (4.32)
= P(k) (Z p(i)y(i) + w(k)y(/f)>
i=1

O termo do primeiro somatoério de (4.32) é reescrito em termos
de medidas k£ — 1 passando a ser:
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k—1

bk —1)=P(k 1) 3 o(i)y(i) (4.33)

i=1

Multiplicando ambos os lados de (4.33) pela inversa de P(k—1)
e reagrupando com (4.31)tem-se:

k—1

. N p—1 Y Y
;w(Z)y(l)—P (k =18k —1) (4.34)

=P ' (k)8(k — 1) — p(k)p” (k)B(k — 1)

Substituindo (4.34) em (4.32) chega-se:

B(k) = P(k) [P ()00 — 1) — (k)" (1)B(k — 1) + @(R)y(k)|
=0k — 1) + P(k)p(k) [y(k) — " (R)B(k — 1)] (4.35)
=6k — 1)+ L(k) [y(k) — " (1)~ 1)]

onde:

L(k) = P(k)p(k) (4.36)

Observa-se que (4.35) é mais simples que (4.29), pois o calculo
do vetor de parametros de 9(/{) depende de dados no instante anterior
(k—1), dos dados de saida do processo atual e da matriz P(k). Entre-
tanto, ainda é incomodo tratar de inversao de matrizes a cada periodo
de amostragem, pois conforme foi citado anteriormente, a maioria dos
sistemas de controle sao embarcados nao suportam um alto custo com-
putacional. Tal inconveniente pode ser resolvido reescrevendo a matriz
P(k) utilizando uma propriedade de inversdo de matrizes, que é dada
por:

(A+BCD) ' =A'—A'B(C"'+DA'B) 'DA! (437

Para a aplicagdo da propriedade dada em (4.37), a matriz P(k)
pode ser reescrita da seguinte forma:
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—1

P(k) = [0 (k — Dp(k — 1) + (k)" (k)]
(P (k—1) + (k)" (k)

Aplicando a relagao (4.37) no ultimo termo de (4.38), chega-se
ao seguinte resultado:

(4.38)

P(k)=P(k—1) — P(k — 1)p(k)

B 4.39
x [I+¢" (k)P(k — D)p(k)] 4

@ (K)P(k — 1)

onde: A=P 1 (k—1); B=¢(k);C=1IeD =oT(k).
Substituindo o resultado obtido em (4.39) em (4.36) chega-se
ao calculo de L(k) que é dado por:

-1 (4.40)

L(k) = P(k — )p(k) [I + " (k)P(k — 1)p(k)]

Observa-se que novamente é necessério inverter matrizes para
o calculo de L(k). No entanto para processos com apenas uma, variavel
de saida, o resultado da parte de (4.40) que deve ser invertida é um
escalar. Desta forma, tal fato simplifica os célculos e diminui o custo
computacional para sistemas embarcados. Portanto, com o resultado
alcancado pela manipulacao algébrica e matricial das equagoes traba-
lhadas, chega-se a forma recursiva de obtengdo do vetor de estimagao

0(k):

PGy
M0 = T PG~ 1) 4
(k) = (k — 1) + L(8) [y(k) — 506 (1.42)
Py = Pl 1) — PE= D) (PG~ 1)

L+ (k)P(k — 1)e(k) (4.43)
= (I - L(k)¢" (k)) P(k — 1)

Nas Equacoes (4.41), (4.42) e (4.43), L é conhecido como ganho
do filtro de Kalman ou ganho do estimador e P é a matriz de covariincia
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dada pela inversa da transposta da matriz dos regressores multiplicada
por ela mesma.

A matriz de covariancia atualiza a amplitude do erro de es-
timagao. Seus elementos normalmente decrescem a cada periodo de
amostragem. Esta matriz é definida positiva e tem sua dimensdo dada
pelo nimero de parametros estimados.

4.5 FATOR DE ESQUECIMENTO

Quando o sistema nao varia no tempo, é razoavel atribuir o
mesmo peso as observagdes, como os estimadores anteriormente co-
mentados fazem. Entretanto, se o sistema a ser identificado varia no
tempo, as observacOes mais recentes precisam ser mais influentes na
estimagao dos parametros, uma vez que elas contém informacao mais
atualizada. Assim sendo, quando o problema em questao é o de estimar
os pardmetros de um sistema que esti variando no tempo, nao basta
implementar o estimador de forma recursiva, mas também é necessario
ponderar de maneira diferenciada as observagoes disponiveis (AGUIRRE,
2007).

Substituindo (4.20) em (4.22) obtém-se a seguinte fungao custo:

k 12
Tuq =Y |u(k) — ¢78)] (4.44)
i=1
O algoritmo dos MQR padrdo minimiza o funcional apresen-
tado em (4.22) e pondera cada erro de estimagdo igualmente. Assim,
para ponderar mais as informagoes mais recentes o critério dos MQR
pode ser alterado para minimizar o funcional modificado,

k 2
Tuq = DA [y(k) - ¢79)] (4.45)

i=1
onde A é chamado de fator de esquecimento. Se A = 1, tem-se o MQR
padrao. Na préatica usa-se valores na faixa 0,9 < A < 1. Deste modo,
as medidas antigas sao exponencialmente “esquecidas” e maior énfase
¢é atribuida as medidas mais recentes. O algoritmo de estimacao dos
MQR com fator de esquecimento apresenta a seguinte forma recursiva
(AGUIRRE, 2007):

_ P(k —1)p(k)
A+ T (k)P(k — 1)e(k)

L(k) (4.46)
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B(k) = B(k — 1) + L(k) [y(k) - (k)] (4.47)
L[, . Plk= (k)" ()P(k—1)
1

=3 (I — L(k)e" (k) P(k —1)]
Apresenta-se a seguir as etapas que devem ser seguidas na iden-
tificagdo recursiva em processos SISO (MATOS, 2013):

I. Inicializar a matriz de covariancia;

II. Armazenar a acdo de controle e saida do processo em um instante
ks

ITI. Calcular o ganho do estimador dado por (4.46);

IV. Determinar o vetor de paradmetros estimados do modelo;

V. Atualizar a matriz de covariancia dada por (4.48);

VI. Aguardar o periodo de amostragem e retornar a etapa (II).

4.6 IDENTIFICACAO DOS PARAMETROS ELETRICOS DO MO-
TOR DE INDUCAO TRIFASICO

Nas se¢oes anteriores que trataram da modelagem do motor de
inducao, foram apresentadas, considerando algumas hipoteses simplifi-
cadoras referentes as nao idealidades encontradas na pratica, modelos
dinamicos nao lineares que descrevem a relacao dindmica entre tensoes,
correntes e posi¢ao mecanica.

O método de minimos quadrados desenvolvidos neste trabalho,
deve ser aplicado em sistemas lineares, fato que limita sua utilizacao no
motor de indu¢ao, uma vez que este é uma planta nao linear. Porém,
utilizando-se alguns métodos de transformacao de coordenadas, pode-
se obter uma relacao linear entre os fluxos estatéricos e as correntes
estatoéricas, ambos no sistema de coordenadas que gira com o rotor
(FERRARI, 2006) e (COUTO, 2013). A relagao linear é dada pela fungao
de transferéncia a seguir (FERRARI, 2006):

sy (LsLp —L%) s+ LR,
I, L.s+R,

(4.49)

onde ab denota o eixo do sistema que gira com o rotor, ¢;, é o fluxo
de estator em coordenadas rotéricas e I, é a corrente de estator em
coordenadas rotoéricas.
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Observa-se que na pratica é comum o uso de sensores para a
medicao dos sinais de corrente e velocidade. Entretanto, a obtencao
do fluxo por meio de medicao é algo de alta complexidade, pois exi-
ge a instalagao de dispositivos transdutores no interior da maquina,
tornando-a assim menos robusta e elevando os custos. De forma alter-
nativa, é possivel a utilizagao de estimadores para reconstruir os sinais
de fluxo.

Pode-se estimar o fluxo em coordenadas estacionarias e em
seguida realizar uma transformacao de coordenadas, de modo que este
fique no referencial de rotor. Assim, chega-se nas seguintes expressoes:

s =KNT (4.50)

=K%, (4.51)

onde K gf ¢ a matriz transformacao do sistema de coordenadas esta-
cionério para o sistema de coordenada que gira com o rotor.

4.6.1 Discretizagao de Sistemas Continuos

Para a aplicagao do método dos minimos quadrados para iden-
tificar um sistema dinamico, primeiramente é necessario conhecer a
equacgao & diferengas que descreve o comportamento do modelo. Por
isso, torna-se indispensavel a utilizacdo de um método para discretizar
a funcdo transferéncia dada em (4.49). O método escolhido para rea-
lizar tal tarefa é desenvolvido em (HEMERLY, 2000), sendo conhecido
como Transformacao Bilinear ou Transformagao de Tustin.

Em (OGATA, 1995) e (ASTROM; WITTENMARK, 1995) é apre-
sentada a teoria para determinar uma relagao entre os planos s e z,
dado pela seguinte expressao:

z=eT (4.52)
A Equagao (4.52) expandida em série de Taylor torna-se:
In(z) _2z=1 (z=1>% (2=1)°

§ = = — + + +... 4.53
T Tlz+1 3(z4+1)° 5(z+1)° (4.58)

O procedimento adotado na literatura é realizar o truncamento
no primeiro termo de (4.53). Assim a expressdo torna-se:
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2z—1
Tz+1

1%

s (4.54)

Logo para discretizar uma planta continua pelo método de
Tustin, tem-se:

H(z) =G(s) |

sz% z—1 (455)

=

|

4.6.2 Aplicagao da Discretizagao em uma Planta Continua

O modelo genérico do sistema continuo apresentado em (4.49)
¢é dado por:

- d05+d1

G (s) pprpn

(4.56)

onde a, dy e di sdo os coeficientes continuos do modelo.
Ao aplicar a defini¢do dada em (4.54) ao modelo (4.56), tem-se:

2d0+d1TZ + d,T—2dg

H(z) = aT+2 aT+2 4.57
RN o

Considerando a estimagdo de um sistema discreto generalizado
por:

. boz + by

H 4.58
() =2 (4.5%)
onde by, b1 e f sao os coeficientes discretos do modelo.
Comparando (4.57) com (4.58), tem-se:
2dg + 1T
bp= ——— 4.59
0= T2 (4.59)
d1T — 2dg
b= — "~ 4.60
1= — 73 (4.60)
f:“T*Z (4.61)
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Pode-se verificar nas expressoes (4.59), (4.60) e (4.61) que elas
contém as relacoes entre os coeficientes discretos e continuos do modelo.
Uma vez que o processo de identificagao consiste na determinacao dos
coeficientes discretos e é necesséario o conhecimento dos coeficientes con-
tinuos para o célculo dos parametros, convém reescrever (4.59), (4.60)
e (4.61) de forma a explicitar os coeficientes continuos, entao:

5 (a7 +2) (bo — b1)

do = 1 (4.62)
P bo (6T + 2) — 2dy (4.63)
T
. 21+ f
0= (4.64)

Neste caso, nota-se que, ap6s a identificacdo dos parametros
discretos do modelo, pode-se aplicar as expressoes (4.62), (4.63) e (4.64)

para determinar os coeficientes continuos estimados (dp, d; e a) do
modelo.

4.6.3 Identificagao do Motor de Indugao Utilizando o Con-
ceito de Classe de Motores

De acordo com IEEE-112 (1996), pode-se classificar os mo-
tores de indugao conforme suas caracteristicas Torque vs Velocidade
em func¢do da corrente de partida, acrescentando a seguinte expressio:

Loy = keLyo (4.65)

onde k., assume um valor de acordo com a classificacdo do motor se-
gundo a National Electrical Manufacturers Association (NEMA):

e k. = 1 para motores de classes A, D e de rotor bobinado;
o k.= % para motores de classe B;
e k. = % para motores de classe C.

De acordo com (FERRARI, 2006), Ly, € L., sdo iguais a:

Lsa = Ls - Lsr (466)
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Lra = Lr - Lsr (467)

Sendo assim, utilizando as defini¢des (4.65), (4.66) e (4.67),
pode-se reescrever a funcdo transferéncia (4.49) da seguinte forma:

Zb _ [(Ls - Ls’r‘)(Ls + kcLsr)] S + chrLs (4 68)
IZb B [Ls + (kc - 1)Lsr] s+ kR, '

Reescrevendo (4.68) na forma genérica de (4.56), tem-se

(Ls - Lsr)(Ls + kcLsr)
dg = 4.
0 Ls + (kc - l)Lsr ( 69)

keR,Ls

dy = T+ (ko — 1) Lo (4.70)
kC T

a R (4.71)

Ls + (kc - 1)[/57'

Desde de que a constante k. seja conhecida. Apenas trés para-

metros sao desconhecidos e podem ser determinados a partir de méto-

dos de identificacdo propostos. Sao eles: Ly, Ly e R,.. A partir das

estimativas de a, dg e di, pode-se obter os parametros do motor atraveés
das seguintes relagoes:

p.=h (4.72)
a
S (ke — 1) <Ls - do) +K1 (13)
sr 2%k,
. [LS—F(kC—l)LST] (474)
T ]fc
i, =Lt (k]z* D Lsr (4.75)

onde K1 = \/[(k — (CZO _ L)}2 + k.1, (L - d})).

Desta forma, com os parametros de (4.72) a (4.75) estimados, é
possivel adaptar os ganhos dos controladores de correntes anteriormente
descritos, colocando-se em prética assim o PI-MQR adaptativo.
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5 SIMULACAO NUMERICA

Nesta secao sera analisado o comportamento do MIT em termos
de simulagao numérica, visto que as etapas de modelagem do motor e
de controle vetorial aplicado ao mesmo ja foram detalhadas nos capitu-
los iniciais deste trabalho. A identificacdo das caracteristicas elétricas
do motor, aplicando o MQR também sera aqui avaliada de modo a vali-
dar a teoria apresentada até o presente momento. As simulacoes foram
realizadas no ambiente Matlab/Simulink, o que facilita a implemen-
tacdo préatica, visto que a plataforma dSPACE utilizada neste estudo é
baseada em tal ambiente.

Para simular a dindmica do motor, as equagoes diferenciais
apresentadas em (2.121) e (2.122) foram solucionadas através de um
método numérico denominado Runge-Kutta. O MIT a ser estudado
possui as seguintes especificacoes técnicas:

e Tensao nominal: 220/380 [V];

e Corrente nominal: 8,09/4,68 [Al;
e Poténcia nominal: 3,0 [cv];

e Conjugado nominal: 12,0 [Nm];
e Velocidade nominal: 1710 [rpm];
e Pares de polos: 2;

e Classe do motor: A.

A classe do MIT do laboratorio da Udesc é a N (conforme NBR
17094-1) o que equivale a classe A da NEMA, pois ambas as normas
mencionam as mesmas caracteristicas de torque e corrente de partida
além do escorregamento em operacdo. Os resultados das simulagoes
sao apresentados nas proximas secoes.

5.1 MINIMOS QUADRADOS RECURSIVOS (MQR)

A técnica aqui simulada, trata da identificacdo pelo modelo de
classe do motor usando um estimador recursivo. As demais técnicas
de identificacdo comentadas anteriormente ja foram minuciosamente
analisadas e comentadas em (FERRARI, 2006) e (COUTO, 2013).

A Figura 11 apresenta os resultados das indutancias de estator
(Ls), de rotor (L,) e mutua (Ls,). Ja a Figura 12 apresenta a estimagao
da resisténcia de rotor (R,) do MIT. Os resultados obtidos estao pro-
ximos dos valores obtidos em trabalhos anteriores desenvolvidos com
o mesmo motor, validando assim, o método proposto de estimacgao e
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dando credibilidade para a aplicagao pratica na bancada.

Figura 11 — Estimacao das induténcias
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Figura 12 — Estimacao da resisténcia rotorica
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5.2 PINAO-ADAPTATIVO

Para ter uma base de comparacao entre os controladores de
ganhos fixos e os adaptativos, foi realizada uma simulacdo onde os
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ajustes dos compensadores nao variam. Foram relatadas duas pro-
postas de calculos para K; e K, em (STOPA, 1997) e (MAYA; LEONARDI,
2011). Assim essas duas propostas foram simuladas e comparadas entre
si. A Figura 13 mostra a velocidade do motor para diferentes referén-
cias, sendo que a mesma convergiu em todos os casos. A Figura 14
também apresenta a mesma dindmica, porém com a sintonia dos com-
pensadores baseada na ideologia de (MAYA; LEONARDI, 2011). Ambas
ilustracoes nao apresentam diferencas visiveis, e mostram resultados
satisfatorios em relacdo ao controle de velocidade do MIT.

Figura 13 — Velocidade simulada e referéncia segundo (STOPA, 1997)
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Figura 14 — Velocidade simulada e referéncia segundo (MAYA;

LEONARDI, 2011)
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As Figuras 15 e 16 mostram a tensdo trifisica dos projetos
simulados. Observa-se que a amplitude das tensoes ajustadas pelo
método de (MAYA; LEONARDI, 2011) sdo menores em relagdo a do
(sTOPA, 1997). Com isto, conclui-se que os controladores apresentam
um menor esfor¢o para atingir a mesma referéncia imposta para as
simulacgoes, e 0o método de (MAYA; LEONARDI, 2011), além de solucionar
os problemas de picos de corrente na partida do motor, mostra-se mais
eficiente.

Figura 15 — Tensdo trifasica segundo (STOPA, 1997)
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Figura 16 — Tensdo trifasica segundo (MAYA; LEONARDI, 2011)

Tenséo [V]

-150 1 1 1 1 1 1 1
0 10 20 30 40 50 60 70 80

Tempo [s]

Fonte: producao do préprio autor



89

As Figuras 17 e 18 também apresentam os sinais de tensao no
referencial sincrono bifasico (dg), que posteriormente sao transformados
para o referencial estacionario trifasico que alimentam o motor. Essas
figuras seguem a mesma ideia das duas anteriores, sendo fécil notar a
menor amplitude dos controladores ajustados pelo método de (MAYA;
LEONARDI, 2011).

Figura 17 — Agdo de controle segundo (STOPA, 1997)
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Figura 18 — Agédo de controle segundo (MAYA; LEONARDI, 2011)
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A Figura 19 mostra um elevado pico de corrente no inicio da
simulacao, problema semelhante foi detectado na bancada durante o
acionamento do MIT. J& a Figura 20 nao tem valores elevados ao iniciar
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sendo o valor de corrente aproximadamente constante durante toda a
simulagao.

Figura 19 — Corrente bifésica (dq) segundo (STOPA, 1997)
(a) Corrente durante toda a simulacdo
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Figura 20 — Corrente biféasica (dq) segundo (MAYA; LEONARDI, 2011)
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5.3 PI-MQR ADAPTATIVO

Analisando as Figuras 21, 22, 23 e 24, observa-se que o controle
adaptativo converge da mesma forma que o nao-adaptativo em relacao
a velocidade, porém os esforcos sao menores, tanto em tensao quanto
em corrente. Desta forma, além das vantagens das acoes de controle,
o controle adaptativo tem uma maior robustez, sendo o mesmo mais
eficiente em relagdo aos controladores de ganhos fixos.

Figura 21 — Velocidade com controle adaptativo
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Tensdo [V]

Figura 22 — Tensao trifasica com controle adaptativo
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Figura 23 — Acao de controle adaptativa
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6 APLICACAO PRATICA

Neste capitulo serao apresentados os resultados experimentais
obtidos na bancada de acionamentos do MIT no Laboratoério de Pesquisa
em Acionamentos Elétricos (LAPAE), localizado no Departamento de
Engenharia Elétrica do Centro de Ciéncias Tecnologicas da UDESC/Jo-
inville. Em um primeiro momento serao introduzidos os componentes
que sao utilizados na bancada e algumas de suas caracteristicas e apli-
cagoes. Posteriormente serao realizadas analises dos resultados de forma
semelhante ao capitulo anterior.

6.1 PLATAFORMA DE ACIONAMENTO

Desenvolvida para possibilitar rapido desenvolvimento e pro-
totipacdo, a plataforma dSPACE em conjunto com o software Con-
trolDesk, permitem que algoritmos desenvolvidos em Simulink sejam
compilados e executados em tempo real. Desta forma, utilizando-
se o toolbox de ferramentas disponiveis para o hardware DS1103 em
Simulink, tem-se acesso aos drivers do dispositivo sem que seja necessa-
rio projetar um hardware especifico ou programar manualmente algum
microprocessador (DSPACE, 2014) e (BENVENUTI, 2014).

Uma das principais caracteristicas que fazem da DS1103 uma
ferramenta que permite um rapido desenvolvimento de sistemas de con-
trole, é seu enlace direto com o software Matlab/Simulink. Dentro
do Simulink pode ser instalada a biblioteca de interface em tempo
real rtilib1103 que contém todos os periféricos (Entrada/Saida) do
DS1103. Com esta biblioteca, um esquema de controle pode ser car-
regado no DS1103 em um procedimento automatico para o usuério.
Desta maneira, o tempo investido para converter um sistema testado
através de simulagdes em Simulink a um cédigo fonte de execugao de
um sistema real, é significativamente reduzido em comparac¢ao com um
desenvolvimento baseado em DSP (RUEDA, 2014).

A plataforma dSPACE DS1103 é um conjunto constituido ba-
sicamente por um processador principal (Master PowerPC - MPC), o
qual executa o algoritmo e realiza a maioria dos calculos necessérios, e
por um processador secundario (Slave Digital Signal Processor - DSP),
que é responsavel por tarefas especializadas, como a geragao do PWM
por exemplo, isentando o MPC destas e liberando recursos para exe-
cucdo do algoritmo (BENVENUTI, 2014). Na Figura 25 é mostrada uma
captura de tela do ambiente da biblioteca digital rtilib1103. Os recur-
sos dos periféricos do DS1103 sao separados segundo o processador que
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possua dita funcionalidade: mestre (MPC) ou escravo (DSP) (RUEDA,
2014).

Figura 25 — Captura de tela da biblioteca rtilib1103
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Fonte: (RUEDA, 2014)

Cabe observar-se que o framework para plataforma DS1103
s6 ficard disponivel no Simulink browser caso a hardkey, ou também
chamado de dongle da dSPACE esteja conectado ao PC. No caso do
computador do laboratério LAPAE, optou-se por instalar o dongle, que
é um dispositivo semelhante a um pendrive, internamente ao gabinete
do computador utilizado na bancada de testes. Isto evita que esta hard-
key se perca e mantém os blocos desenvolvidos e que utilizam compo-
nentes da DS1103 sempre disponiveis. A Figura 26, mostra o hardkey
e a placa slave (DS819).
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Figura 26 — Hardkey e placa de processamento-slave

Fonte: producao do préprio do autor

Além destes componentes principais, a plataforma conta com
um nimero de periféricos com funcionalidades descritas na sequéncia
(DSPACE, 2008).

e 10 saidas PWM (5+5 complementares), para acionamento dos drivers
dos IGBT’s;

e 6 canais independentes para encoders incrementais, possibilitando fa-
cilidade na medicao da velocidade do MIT, além de 1 canal analégico
incremental;

e 16 conversores Analogico-Digital (AD) de 16 bits de resolugdo e 4
canais paralelos com entrada de £10V;

e 8 conversores Digital-Analogico (DA) com 16 bits de resolu¢do com
saida de £10V/;

e 32 saidas digitais com niveis de tensao Transistor-Transistor-Logic

(TTL)(5V) conversores DA;

e 20 saidas digitais com niveis de tensdo TTL (5V);

e 1 Universal Asynchronous Receiver/Transmitter (UART) que possi-
bilita comunicacao via RS232 e outra que possibilita via RS422.
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ControlDesk é o software de experimentacao da DSPACE1103.
Por intermédio de ControlDesk podem ser desenvolvidas fungoes de ca-
libracao, medicao e diagnoéstico do sistema de controle em tempo real
(DSPACE, 2012c). O supervisorio ControlDesk é um aplicativo que
permite carregar aplica¢oes na plataforma DS1103, gerar arquivos lay-
out onde se pode acessar variaveis em tempo real de execucgao tanto para
leitura, geragdo de graficos e armazenamento de sinais de velocidade,
correntes e outras variaveis da maquina. Torna possivel a modificacao
de parametros e ajuste de referéncia de controle. Este software também
permite acesso em tempo real aos canais AD, DA e PWM disponiveis
no hardware da DS1103, possibilitando assim que variaveis de interesse
ligadas a estes canais sejam monitoradas em tempo de execugdo (BEN-
VENUTI, 2014).

De modo geral, o ControlDesk dispoe de 4 modos de operagao,
que sao: edicdo, calibragao, medicao e gravacao. No modo de edigao
podem ser configuradas as diferentes ferramentas de cada pagina de
programacao (denominada layout) tais como tabelas, displays, elemen-
tos graficos, entre outros. Isto é realizado a partir de um arquivo com
a descrigdo completa de todas as varidveis do sistema (cuja extensdo é
sdf). Algumas das varidveis do sistema de controle permitem modi-
ficagao do seu valor (denominadas como parameters em ControlDesk)
enquanto que outras variaveis sdo unicamente de leitura (denominadas
como outputs em ControlDesk). Assim sendo, a atribui¢do de um de-
terminado instrumento deve ser coerente com o tipo de variavel a ser
utilizado (existem instrumentos de ControlDesk que permitem modifi-
cagao das varidveis em tempo real, enquanto que outros instrumentos
unicamente permitem analise dos resultados). No modo de operagao de
edicdo, o software ControlDesk ndo tem dominio sobre a DS1103. As-
sim, enquanto se estiver trabalhando na edicao dos layouts, a DS1103
estaré realizando as agoes de controle que foram programadas no seu
uso anterior (RUEDA, 2014). Na Figura 27 é mostrado o ambiente do
supervisorio ControlDesk.
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Figura 27 — Area de trabalho do ControlDesk
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A bancada de testes praticos utilizada neste trabalho pode ser
compreendida por meio do diagrama apresentado na Figura 28. No
computador (Host) é gerado em ambiente Matlab/Simulink o arquivo
executavel que serd gravado na placa dSPACE DS1103. Esta mesma
placa, se encontra no interior de uma caixa de expansao que pode ser
visualizada na Figura 29, sendo esta ultima conectada ao computador

por um cabo de fibra 6tica (conecta na placa DS819).



Figura 28 — Diagrama da bancada de acionamentos
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Figura 29 — Bancada de testes
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O painel de conexdo (CP1103) é conectado por sua vez & caixa
de expansao. Este painel, recebe os sinais provenientes do encoder,
dos sensores de correntes (sinais analogicos) e saidas digitais (sensor
de curto-circuito, sensor de sobre-corrente, sensor de falta de fase ) do
inversor da WEG-CFWO06. O encoder incremental utilizado possui 1024
pulsos por revolugao e é conectado diretamente na CP1103 que possui 8
entradas especificas para este tipo de componente. O inversor possui 2
sensores de correntes do tipo shunt, que sdo ligados nas entradas AD’s
do painel. O MIT e o encoder podem ser observados na Figura 30 e o
inversor na Figura 31.

Figura 30 — MIT e encoder

Fonte: producao do préprio autor
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Figura 31 — Detalhes do inversor CFW06
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A placa de condicionamento de sinais pode ser melhor anali-
sada na Figura 32, realiza a inversao légica dos sinais de PWM gerados
na placa slave situada no interior do computador. Esses sinais digitais
(0V e 5V) sdo invertidos antes de serem enviados ao inversor. Observa-
se também fusiveis ultra-rapidos na entrada do inversor, que tem por
objetivo proteger o médulo IGBT do CFWO06, caso acontega um pico
de corrente demasiadamente elevado.

Figura 32 — Elementos da bancada
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6.2 MINIMOS QUADRADOS RECURSIVOS (MQR)

Os resultados obtidos na pratica foram muito proximos dos pre-
viamente simulados. A Figura 33 apresenta as induténcias estimadas,
onde a indutancia de estator (Ls) e de rotor (L,) tem os valores iguais
e maiores que a indutancia mutua (Ls.). J& a Figura 34 mostra o
valor da resisténcia de rotor (R,.), que foi o resultado que mais modi-
ficou em relacdo ao simulado. Pode-se explicar as pequenas diferencas
entre pratica e simulacdo devido a aquisicao dos sinais envolvidos na
estimacdo. E de conhecimento comum que a aquisicio dos sinais expe-
rimentais sempre tem adigao de ruido e consequentemente, reflete nos
dados finais obtidos. Na Tabela 1 é realizada uma comparacao entre os
valores simulados e obtidos na prética.

Figura 33 — Indutancias estimadas
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Figura 34 — Resisténcia estimada com controle adaptativo
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Tabela 1: Parametros do MIT - Obtidos via simulagao e testes praticos

Parametros | Simulacdo | Pratica
R.(Q) 2,8520 3,1480
L.(H) 0,2757 0,2723
Li(H) 0,2576 0,2723
L, (H) 0, 2629 0,2710

Fonte: producao do préprio autor

Porém a diferenca observada foi relativamente pequena, vali-
dando desta forma a teoria na bancada de testes do motor. Com o MQR
funcionando, foi possivel entao prosseguir no projeto e implementar o
controlador adaptativo, o qual serd comentado nas se¢oes seguintes.

6.3 PINAO-ADAPTATIVO

Como explicado anteriormente, devido aos altos picos de cor-
rentes apresentados pela sintonia aplicada por (STOPA, 1997), os resul-
tados obtidos na bancada neste trabalho sao todos utilizando os ajustes
comentados conforme (MAYA; LEONARDI, 2011). A Figura 35 mostra
a velocidade do motor para diferentes referéncias. Observa-se um ras-
treamento da velocidade de forma satisfatéria, pois em todos os niveis

houve a convergéncia da mesma.
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Figura 35 — Velocidade e referéncia com controle nao-adaptativo
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A Figura 36 mostra a tensao trifasica do projeto ndo-adaptativo.

Observa-se a nao existéncia de picos abruptos de tensao e o ajuste con-

forme

Tenséo [V]

a mudanca de referéncia da velocidade.

Figura 36 — Tensdo trifasica com controle nao-adaptativo
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A Figura 37 também apresenta os sinais de tensio, porém no
referencial sincrono bifasico (dg), que posteriormente sao transformados
para o referencial estacionéario trifasico que alimentam o motor.

Figura 37 — Tenséo bifasica (dq) com controle ndo-adaptativo
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Fonte: producgao do préprio autor
A Figura 38 apresenta a corrente trifasica do motor de inducao.
Percebe-se que a mesma se mantem aproximadamente com amplitude

constante durante todo o ensaio, sem apresentar picos ou variagoes
abruptas.

Figura 38 — Corrente trifasica com controle nao-adaptativo
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6.4 PI-MQR ADAPTATIVO

Analisando as Figuras 39, 40, 41 e 42 conclui-se que o controle
adaptativo converge da mesma forma que o nao-adaptativo, sendo que
os esforgos da acao de controle sao reduzidos em relacao ao controlador
de ganhos fixos. Assim, o controle PI-MQR torna-se vantajoso, pois hé
uma redugao no consumo de energia da méaquina, aumentando desta
forma a sua eficiéncia.

Figura 39 — Velocidade e referéncia com controle adaptativo
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Figura 40 — Tensao trifasica com controle adaptativo
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Figura 41 — Tenséo bifasica (dq) com controle adaptativo
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Figura 42 — Corrente trifasica com controle adaptativo
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Na Figura 43 é apresentado a variacdo dos ganhos durante
o ensaio do motor. Percebe-se que as variagdoes sao pequenas, pois
o motor foi rodado sem carga, ou seja, as varia¢Oes dos pardmetros
elétricos ndo sao significativas. Porém em um ambiente industrial, onde
o motor trabalha vérias horas diariamente, com temperatura ambiente
elevada e com aplicacao de cargas, as variacOes seriam mais visiveis e
o controle adaptativo se tornaria ainda mais vantajoso.
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Figura 43 — Ganhos
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6.5 TESTES PRATICOS DE 15 MINUTOS

Com o objetivo de observar o comportamento dos parametros
elétricos durante testes mais prolongados, foram realizadas analises
com o motor em operacdo durante 15 minutos seguidos. Tais testes
mostraram que os parametros elétricos nao alteraram muito ao longo do
tempo, obtendo-se estimacoes muito semelhantes aos testes com menor
duracao. Isto pode ser analisado nas Figuras 44 e 45, onde pode-se
observar, o final do ensaio de dois pardmetros monitorados ao longo de
15 minutos. Observou-se que se a miquina permanecer ligada por um
tempo maior, mas a referéncia de velocidade nao variar, os parametros
elétricos também nao alteram. Ocorre uma pequena mudanca quando
a referéncia de velocidade é modificada.

Porém, sabe-se que em ambientes industriais onde o motor é
submetido a condicoes mais adversas, como aplicagoes de cargas, tem-
peraturas ambientes mais elevadas e tempo de funcionamento maiores,
pode haver uma mudanca mais significativa e as vantagens do controle
adaptativo podem ser ainda mais evidentes.
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Figura 44 — Indutancia de rotor - L,

0.275
—— Sem variagdo da referéncia
0.2745F Com variagdo da referéncia
i 0.274 B
2 PR
£ 0.2735 s ~ ' ]
2 W/"’/\—/,/
2
= 0.273f i
0.2725 B
0272 1 1 1 1 1 1 1 1 1
800 810 820 830 840 850 860 870 880 890 900
Tempo [s]
Fonte: producao do préprio autor
Figura 45 — Resisténcia de rotor - R,
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7 CONCLUSOES E CONSIDERAGOES FINAIS

O objetivo principal deste trabalho foi implementar uma meto-
dologia de identificagao paramétrica utilizando uma teoria muito bem
aceita no meio académico, que ¢ o MQR, aplicado a um motor muito
usado no ambiente industrial, o MIT. O acionamento foi realizado com
o controle vetorial indireto, com ajustes online dos ganhos dos contro-
ladores de correntes, que sao dependentes diretamente dos parametros
elétricos do motor.

Inicialmente foi realizada uma pesquisa para justificar a im-
portancia de esforcos para o desenvolvimento do acionamento do motor
de inducao trifasico. Além disso, foi realizado um levantamento na li-
teratura em relacao as técnicas de identificagdo paramétrica visando as
méquinas elétricas. Posteriormente, foi desenvolvida a dedugao teorica
das equacoes diferenciais que representam o comportamento do mo-
tor de inducdo e as transformacoes que tornam possiveis a utilizacdo
de equagoes bifasicas sem perder as caracteristicas mecanicas do mo-
tor. Em seguida foram abordadas as técnicas de controle vetorial e
realizado os projetos por duas metodologias distintas, sendo que uma
dessas apresentou vantagens praticas.

Os resultados das simulagoes segundo a metodologia de ajustes
de (MAYA; LEONARDI, 2011) mostraram-se vantajosos em relagido ao
método de (STOPA, 1997), visto que hd uma melhora na eficiéncia
energética, pois had uma menor poténcia envolvida (menor corrente e
tensdo). A convergéncia da velocidade é verificada, de maneira muito
semelhante, em ambos os métodos de ajustes.

A plataforma de ensaios utilizando a dSPACE (DS1103) se
mostrou vantajosa em relacao ao tempo e facilidade de implementacao,
visto que as simulagoes realizadas em Simulink ja ficam muito proximas
da linguagem empregada na pratica, facilitando assim a obtencao dos
resultados com o sistema de controle rodando experimentalmente.

De maneira geral, o controle adaptativo se mostrou mais van-
tajoso em relacdo ao controle com ganhos fixos, pois embora, ambos
convergem para a referéncia imposta e rastream a mesma de forma
satistoria, o controle PI-MQR aumenta a eficiéncia energética do sis-
tema. Isto representa um resultado muito interessante nos dias atuais,
onde procura-se aumentar a qualidade dos sistemas elétricos, de modo
a diminuir o consumo de energia.
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7.1 PROPOSTAS PARA TRABALHOS FUTUROS

Algumas sugestoes para continuagdo do trabalho desenvolvido
seguem abaixo:

e Realizar um estudo aplicando o controle adaptativo do ponto de vista
de eficiéncia energética. Fazer uma comparacio quantitativa da me-
lhora da eficiéncia quando aplicado o PI-MQR em relagao aos contro-
ladores com ganhos fixos;

e Migrar com as técnicas de identificacdo paramétrica para outros mo-
tores, como o servo ou motor de indu¢ao monofésico, entre outros;

e Estimacao dos parametros elétricos do motor através de ensaios clas-
sicos (ensaio com o motor a vazio e com o rotor bloqueado), com o
objetivo de tracar um comparativo entre os métodos de estimacao e
os resultados obtidos;

e Analisar a influéncia, na estimacdo paramétrica, devidos a erros no
valor de k., relativo a classe de motor (Equagao (4.65));

e Usar frequéncias de chaveamento superiores a 4 kHz. A expectativa
é que com o aumento da frequéncia de chaveamento e consequente
diminuicdo do periodo de amostragem, os ruidos dos sinais fiquem
menores e a estimacao obtida seja de maior qualidade;

e Inclusao de cargas no motor, assim pode-se analisar o comportamento
do controlador PI-MQR frente a degraus de carga e, espera-se com
isso uma maior variacdo dos parametros elétricos;

e Avaliacao da reacao da estratégia adaptativa a falhas.
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8 APENDICE

8.1 TRANSFORMACAO DO SISTEMA DE COORDENADAS TRI-
FASICO PARA O SISTEMA DE COORDENADAS BIFASICO
DE ROTOR

A Figura 46 mostra um esquematico dos sistemas de coorde-
nadas estacionario e rotérico, onde observa-se que w, é a velocidade
relativa entre os dois sistemas de referéncias.

Figura 46 — Representagdo dos sistemas de coordenadas estacionario e
que gira com o rotor.
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Fonte: producao do préprio autor

A posicao angular (6,.) entre os dois sistemas de coordenadas é
dada pela integragao da velocidade de rotor (w,). Assim,

0, = /nprdt + 6, (8.1)

onde 0, representa a posicao inicial. As relacoes entre as variaveis nos
dois sistemas é:

fa= facost, — frsind,
fs = fasin®,. — fyrcosb, (8.2)
aff _ ab

o = Jo

Dessa forma,

Fo5=K%F,, (8.3)
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onde, a matriz que representa a rotacao do sistema de coordenadas que
gira com o rotor para o sistema de coordenadas estacionario é:

cosf, —sinf,. 0
KZ% = | sinf, cosb. 0O (8.4)
0 0 1

e sua transformacao inversa é dada por,

» cosf, sinf,. 0
(Kih) ™ =Kl = | —sind ot 0 &
0 0 1

Portanto,

Fu = (K) ' Fop (8.6)



