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RESUMO

SILVA, Paulo César. Motor de Indução Trifásico. 2015. 116f. Dis-
sertação (Mestrado Pro�ssional em Engenharia Elétrica - Área: Au-
tomação de Sistemas) � Universidade do Estado de Santa Catarina.
Joinville, 2015.

Os parâmetros elétricos do motor de indução trifásico variam con-
forme o seu ponto de operação, com a temperatura e também com
a degradação natural da máquina. Visto que o projeto de reguladores
são tipicamente realizados com base em equações lineares e simpli�-
cadas da máquina, a variação paramétrica pode causar respostas in-
desejadas, pois o comportamento do motor é não-linear e variante no
tempo. Desta forma propõe-se neste trabalho realizar a identi�cação
dos parâmetros elétricos do motor de indução, utilizando o estimador
denominado de Mínimos Quadrados Recursivos (MQR). Assim, com os
dados paramétricos atualizados a cada período de amostragem, pode-se
recalcular em tempo real, os ganhos dos reguladores que são projeta-
dos para o controle da máquina de indução 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 utilização por parte
do usuário e reduzindo o tempo dispendido para os testes em bancada.
Os resultados de simulações numéricas e práticos apresentam uma com-
paração entre a malha proposta, com a identi�cação paramétrica e atu-
alização dos ganhos dos controladores (controle adaptativo) e a malha
com controladores com ganhos �xos.

Palavras-chave: Motor de indução trifásico. Identi�cação paramétrica.
Mínimos 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 simpli�ed 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 identi�cation 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
identi�cation and update of the gains of the controllers (adaptive con-
trol) and the mesh with controllers with �xed gains.

Keywords: Three-phase induction motor. Parametric identi�cation.
Recursive Least Squares. Adaptive control. dSPACE (DS1103).
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1 INTRODUÇÃO

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

Até as décadas �nais do século passado, as máquinas de Cor-
rente Alternada (CA) tendiam a ser empregadas basicamente como dis-
positivos de velocidade única. Tipicamente, elas funcionavam a partir
de fontes de frequência �xa (na maioria dos casos, 50 ou 60 Hz da rede
elétrica). No caso dos motores, o controle da velocidade necessitava de
uma fonte de frequência variável, e tais fontes não estavam facilmente
disponíveis. Assim, as aplicações que exigiam controle de velocidade
eram atendidas por máquinas de Corrente Contínua (CC), que podem
fornecer um controle de velocidade altamente �exível (FITZGERALD;
KINGSLEY; UMANS, 2006). Porém a utilização de motores CC apre-
senta inúmeras desvantagens devido a suas características construtivas,
que elevam o custo de fabricação e manutenção dos mesmos.

Os motores de indução possuem muitas vantagens atrativas
para a aplicação no setor industrial, dentre estas destacam-se: forma
construtiva simples com baixo custo de fabricação, grande robustez
eletromecânica, menos necessidade de manutenção, inexistência de co-
mutadores e escovas que geram faiscamentos, maior possibilidade de
ser empregado em ambientes classi�cados sob risco de explosão e maior
relação potência-peso. Porém, mesmo com estas vantagens, a comple-
xidade envolvida no seu controle, em função de caracterizar-se como
uma planta não linear, fortemente acoplada e multivariável, foi a prin-
cipal di�culdade quanto à sua utilização em acionamentos controlados.
A di�culdade estava associada ao pobre desempenho dinâmico das téc-
nicas de controle até então existentes (FERRARI, 2006).

A simplicidade do controle da máquina CC pode ser justi�cada
pelo fato de que há um desacoplamento natural existente entre o con-
trole de �uxo e o controle de torque, ou seja, os �uxos magnéticos de
armadura e de campo nas máquinas de corrente contínua podem ser
considerados em quadratura no espaço, independentemente da carga
ou do grau de excitação. Essa ortogonalidade torna independentes da
corrente de armadura (componente de torque) os ajustes na corrente
de campo, que é responsável pela geração do �uxo magnético indu-
tor, quando a reação de armadura é desprezível ou compensada. Já
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nas máquinas de indução não existe um circuito físico exclusivo para o
campo e isso torna o seu controle mais complexo, quando comparado
com o controle da máquina de corrente contínua (BIM, 2012).

A primeira estratégia que surgiu para controle da velocidade do
motor de indução foi o controle escalar. Com esta estratégia de controle
a velocidade é controlada a partir da frequência elétrica, procurando
manter constante a relação tensão/frequência (V/F). Entretanto, os
acionamentos baseados nesta técnica de controle não conseguem atin-
gir desempenhos dinâmicos iguais ou superiores aos dos motores CC.
Mesmo assim, sua utilização tem grande faixa de aplicação onde se
necessita acionamentos a velocidade variável com pequenas exigências
dinâmicas (FERRARI, 2006). Bombas e ventiladores são tipicamente
exemplos de aplicações que exigem acionamentos de baixo desempenho,
porque nessas, se houver a necessidade do controle de velocidade, não
é exigido que a resposta seja rápida e então, muitas vezes o controle
escalar, atende os requisitos da carga (BIM, 2012).

Em 1969, Hasse (HASSE, 1969) propôs, pela primeira vez, o con-
trole de velocidade do motor de indução baseado em modelo vetorial
e alimentado por inversor Pulse Width Modulation (PWM), que repre-
sentou um marco no controle das máquinas de indução rotor gaiola de
esquilo, pois o controle exibiu uma resposta dinâmica notável. Mas foi
(BLASKE, 1974) quem formulou a teoria geral e, dessa forma, expandiu
a aplicação do controle vetorial para qualquer tipo de máquina de cor-
rente alternada e inversor, denominando-o orientação de campo (BIM,
2012). O avanço destas tecnologias deu origem ao desenvolvimento de
técnicas não lineares de controle, podendo-se citar os métodos baseados
em geometria não-linear, que visam a linearização dos sistemas através
de realimentação, e o controle baseado na teoria por modos deslizantes
(BOSE, 1997) e (LEONARD, 1996).

O controle vetorial por orientação do �uxo magnético de ro-
tor transforma a estrutura de controle do motor de corrente alternada
semelhante ao do motor de corrente contínua, com excitação separada
e, desse modo, os acionamentos elétricos de corrente alternada passam
a ter um desempenho comparável ao das máquinas de corrente contínua
com excitação separada (BIM, 2012).

As aplicações caracterizadas por mudanças rápidas de veloci-
dade exigem o controle rápido do torque desenvolvido pelos motores, da
ordem de poucos milissegundos, são atendidas pelos chamados aciona-
mentos de alto desempenho e a técnica de controle, geralmente uti-
lizada, é a do controle vetorial. São exemplos dessas aplicações os
guinchos, laminadores, tração elétrica, entre outras (BIM, 2012).



29

Apesar do surgimento das técnicas de controle vetorial na déca-
da de 70, a necessidade de hardware e software de controle complexos
�zeram com que a implementação destas técnicas fossem adiadas por
cerca de 10 anos. Os avanços na área de eletrônica de potência e na
tecnologia de processamento digital de sinais, alcançados nas duas úl-
timas décadas, vieram a suprir essas necessidades, tornando possível o
desenvolvimento e expansão das técnicas de controle vetorial (STOPA,
1997).

A disponibilidade de chaves de potência de estado sólido alterou
esse quadro imensamente. Agora, é possível desenvolver a eletrônica de
potência capaz de fornecer o acionamento de tensão, corrente e frequên-
cia variáveis necessário para se obter um desempenho de velocidade
variável em máquinas CA. Atualmente, as máquinas CA substituíram
as máquinas CC em muitas das aplicações mais tradicionais, e uma am-
pla gama de novas aplicações se desenvolveu (FITZGERALD; KINGSLEY;
UMANS, 2006).

Atualmente a máquina de indução é utilizada em uma ampla
variedade de aplicações, como um meio de conversão de energia elétrica
para trabalho mecânico, sendo sem dúvida, o elemento mais utilizado
com este propósito do setor de energia elétrica (KRAUSE; WASYNCZUK;

SUDHOFF, 1995). As máquinas de indução são muito utilizadas por
serem mais baratas, mais robustas e menores quando comparadas às
máquinas de corrente contínua e síncronas de mesma potência (BIM,
2012).

Com o objetivo de contribuir no avanço das pesquisas de con-
trole de máquinas de indução, propõe-se neste trabalho a implemen-
tação de uma técnica de controle adaptativa, que com o auxílio de
um estimador de parâmetros, denominado de Mínimos Quadrados Re-
cursivos (MQR), identi�ca os valores atualizados dos parâmetros do
motor de indução e, com esses dados recentes, os ganhos do contro-
lador são ajustados. Sabe-se que os parâmetros elétricos do motor
variam conforme o ponto de operação de trabalho, com a temperatura
e também com a deterioração natural da máquina de acordo com o
tempo de utilização da mesma, sendo assim justi�cável os esforços para
tornar o controle mais e�caz em uma maior faixa de trabalho. Tam-
bém, a precisão dos controles obtidos a partir dos dados de placa, não é
su�ciente para a maioria das aplicações (BÜNTE; GROTSTOLLEN, 1993).

Os métodos de identi�cação paramétrica buscam eliminar os
problemas causados pelos erros de declaração dos parâmetros do mo-
tor em algoritmos de controle vetorial (COUTO, 2013). Existem várias
técnicas de estimação presentes na literatura tais como os trabalhos
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de Bünte 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, serão apresentados
métodos baseados no estimador via mínimos quadrados e suas variações
no intuito de estimar os parâmetros do motor, para que seja possível
em um segundo momento, aprimorar a dinâmica de controle vetorial
do motor de indução trifásico.

O presente trabalho está organizado em 7 capítulos, de forma
a abordar cada etapa distinta envolvida no processo desde a mode-
lagem do motor de indução, a simulação da estimação dos parâmetros
e estratégia de controle até a implementação e resultados práticos.

No capítulo 2, a partir das equações dos circuitos do modelo da
máquina de indução trifásica, apresenta-se as expressões matemáticas
que descrevem o comportamento do motor. Por meio de transformações
de coordenadas, são também descritos os modelos bifásicos no referen-
cial estacionário, síncrono ao campo girante e rotórico. Esses modelos
bifásicos são úteis na formulação do controle vetorial, estratégia que foi
adotada no desenvolvimento deste trabalho.

No capítulo 3 serão realizadas análises do controle vetorial, suas
de�nições, expressões e formas de implementação. Neste contexto serão
comparadas duas categorias distintas de implementação do controle
vetorial: a direta e a indireta.

No capítulo 4 é descrito o controle adaptativo utilizado no mo-
tor de indução trifásico. A estimação dos parâmetros elétricos do motor
é realizado por meio de uma método denominado Mínimos Quadrados
Recursivos (MQR), onde será dada ênfase na técnica recursiva que será
utilizada online para atualização em tempo real dos ganhos do contro-
lador adaptativo.

No capítulo 5, serão utilizados os conceitos apresentados nas
seções anteriores para o desenvolvimento das simulações numéricas.
Serão apresentadas as estimações obtidas pelo MQR e a resposta do
controle vetorial implementado.

No capítulo 6 será realizada uma abordagem do hardware uti-
lizado para a aplicação prática, salientando suas características e ca-
pacidade de processamento. Também serão apresentados os resultados
práticos obtidos, de modo a comparar com as simulações numéricas e
validar o sistema projetado.

O capítulo 7 é reservado para as conclusões e considerações
�nais, assim como às propostas para continuidade deste trabalho.
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2 MODELAGEM DO MOTOR DE INDUÇÃO TRIFÁSICO

Nesta seção é apresentada a modelagem do motor de indução
trifásico. Inicialmente as equações que representam a planta em es-
tudo são desenvolvidas em um sistema de coordenadas trifásico, que
são baseadas nas equações circuitais da máquina de indução. Posteri-
ormente, de modo a simpli�car o modelo, será apresentado um estudo
que representa a máquina em um sistema bifásico equivalente do ponto
de vista magnético e da potência absorvida.

O equacionamento do motor de indução pode ser escrito toman-
do-se por base três referencias diferentes, que são denominadas (WEIN-

GARTNER, 2007):

• Sistema de referência estacionário � quando as grandezas são refe-
renciadas ao eixo �xo do estator;
• Sistema de referência móvel � quando as grandezas são todas refe-
renciadas ao eixo móvel do rotor;
• Sistema de referência síncrono � quando as grandezas são referencia-
das ao campo girante do estator.

Para chegar a um modelo matemático analítico representante
de um Motor de Indução Trifásico (MIT), é necessário assumir algu-
mas hipóteses de simpli�cação (BARBI, 1985), (CAVALCA et al., 2013).
Neste trabalho, seguindo as propostas apresentadas em (BARBI, 1985),
a obtenção do modelo da máquina é realizada com as seguintes consi-
derações:

• Os enrolamentos estatóricos são idênticos e igualmente defasados en-
tre si;
• Os enrolamentos rotóricos são idênticos e igualmente defasados entre
si;
• O entreferro é constante;
• O material ferromagnético não sofre saturação;
• A densidade de �uxo magnético no entreferro só apresenta compo-
nente radial e sua distribuição espacial é considerada senoidal;
• Não serão consideradas as perdas magnéticas.

2.1 MODELO TRIFÁSICO

A Figura 1 mostra uma representação dos enrolamentos es-
tatóricos e rotóricos do MIT. Para tornar as equações mais compactas
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serão omitidas aqui a notação que representa sinais contínuos no tempo
- (t).

Figura 1 � Representação esquemática da máquina trifásica

Las
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L
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L
cs

ics

L a
r
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ibr

Lcr

icr

ωr

θr

Fonte: adaptado de (BARBI, 1985)

onde:

• Las, Lbs e Lcs representam os enrolamentos do estator;
• Lar, Lbr e Lcr representam os enrolamentos do rotor;
• ωr é a velocidade angular mecânica do rotor.

A posição angular do rotor (θr) é dada por:

θr =

∫
npωrdt+ θr0 (2.1)

sendo que np é o número de pares de polos do motor e θr0 é a posição
inicial do rotor.

Os parâmetros elétricos do MIT, considerando-se as hipóteses
simpli�cadoras adotadas, tornam-se:
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Las = Lbs = Lcs = Labcs

Lar = Lbr = Lcr = Labcr

Mas = Mbs = Mcs = Ms

Mar = Mbr = Mcr = Mr

Ras = Rbs = Rcs = Rs

Rar = Rbr = Rcr = Rr

(2.2)

onde:

• Labcs: indutância própria de estator, por fase;
• Labcr: indutância própria de rotor, por fase;
• Ms: indutância mútua entre duas fases de estator;
• Mr: indutância mútua entre duas fases de rotor;
• Rs: resistência de estator, por fase;
• Rr: resistência de rotor, por fase.

As indutâncias mútuas entre os enrolamentos de estator e rotor
são funções senoidais da posição angular, θr, como segue:

Mas−ar = Msra1 Mas−br = Msra2 Mas−cr = Msra3
Mbs−ar = Msra3 Mbs−br = Msra1 Mbs−cr = Msra2
Mcs−ar = Msra2 Mcs−br = Msra3 Mcs−cr = Msra1

(2.3)

onde:

• Msr: indutância mútua entre uma fase de estator e de rotor;
• a1 = cosθr;
• a2 = cos

(
θr + 2π

3

)
;

• a3 = cos
(
θr − 2π

3

)
.

Por meio da aplicação das leis de Kirchho� aos circuitos elétri-
cos de estator e de rotor, encontram-se as seguintes equações, na forma
matricial compacta:

VVV abcs = RRRabcsIIIabcs + φ̇̇φ̇φabcs (2.4)

VVV abcr = RRRabcrIIIabcr + φ̇̇φ̇φabcr (2.5)
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sendo que:

VVV abcs =
[
vas vbs vcs

]T
; VVV abcr =

[
var vbr vcr

]T (2.6)

IIIabcs =
[
ias ibs ics

]T
; IIIabcr =

[
iar ibr icr

]T (2.7)

RRRabcs =

 Rs 0 0
0 Rs 0
0 0 Rs

 ; RRRabcr =

 Rr 0 0
0 Rr 0
0 0 Rr

 (2.8)

φ̇̇φ̇φabcs =
d

dt
φφφabcs =

d

dt

[
φas φbs φcs

]T (2.9)

φ̇̇φ̇φabcr =
d

dt
φφφabcr =

d

dt

[
φar φbr φcr

]T (2.10)

• φφφabcs e φφφabcr são, respectivamente, os vetores de �uxo enlaçado com
os enrolamentos de estator e de rotor;
• VVV abcs e VVV abcr representam, respectivamente, os vetores de tensão de
estator e de rotor;
• IIIabcs e IIIabcr são os vetores de corrente de estator e de rotor;
• RRRabcs é a matriz de resistências de estator;
• RRRabcr é a matriz de resistências rotóricas.

Os vetores de �uxo enlaçado, φφφabcs e φφφabcr, podem ser escritos
como:

φφφabcs = LLLabcsIIIabcs +MMMsrIIIabcr (2.11)

φφφabcr = LLLabcrIIIabcr +MMMrsIIIabcs (2.12)

onde as matrizes de indutâncias de estator e rotor são:

LLLabcs =

 Labcs Ms Ms

Ms Labcs Ms

Ms Ms Labcs

 (2.13)
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LLLabcr =

 Labcr Mr Mr

Mr Labcr Mr

Mr Mr Labcr

 (2.14)

e a matriz de indutâncias mútuas estator-rotor é:

MMMsr = Msr

 cosθr cos
(
θr + 2π

3

)
cos
(
θr − 2π

3

)
cos
(
θr − 2π

3

)
cosθr cos

(
θr + 2π

3

)
cos
(
θr + 2π

3

)
cos
(
θr − 2π

3

)
cosθr

 (2.15)

MMMsr eMMMrs têm a seguinte relação entre si:

MMMrs = MMMT
sr (2.16)

As derivadas temporais dos �uxos de estator e de rotor, obtidas
de (2.11) e (2.12), são:

φ̇̇φ̇φabcs = LLLabcsİ̇İIabcs +MMMsrİ̇İIabcr + θ̇r
∂MMMsr

∂θr
IIIabcr (2.17)

φ̇̇φ̇φabcr = LLLabcrİ̇İIabcr +MMMrsİ̇İIabcs + θ̇r
∂MMMrs

∂θr
IIIabcs (2.18)

Deste modo, realizando a substituição de (2.17) em (2.4) e de
(2.18) em (2.5), as equações das tensões de estator e de rotor resultam,

VVV abcs = RRRabcsIIIabcs +LLLabcsİ̇İIabcs +MMMsrİ̇İIabcr + θ̇r
∂MMMsr

∂θr
IIIabcr (2.19)

VVV abcr = RRRabcrIIIabcr +LLLabcrİ̇İIabcr +MMMrsİ̇İIabcs + θ̇r
∂MMMrs

∂θr
IIIabcs (2.20)

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

τm = Bωr + Jω̇r + τc (2.21)
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onde:

• τm - representa o torque eletromagnético;
• Bωr - o torque associado às perdas mecânicas do motor;
• B - é o coe�ciente de atrito viscoso no eixo do motor;
• Jω̇r - é o torque acelerante do sistema motor-carga (J é o momento
de inércia do sistema);
• τc - é o torque resistente de carga.

A equação da potência absorvida pelo motor da rede elétrica
é:

Pt = IIITabcsVVV abcs + IIITabcrVVV abcr (2.22)

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

Pt = IIITabcsRRRabcsIIIabcs + IIITabcsLLLabcsİ̇İIabcs + IIITabcsMMMsrİ̇İIabcr

+ IIITabcs
∂MMMsr

∂θr
IIIabcr θ̇r + IIITabcrRRRabcrIIIabcr + IIITabcrLLLabcrİ̇İIabcr

+ IIITabcrMMMrsİ̇İIabcs + IIITabcr
∂MMMrs

∂θr
IIIabcsθ̇r

(2.23)

Da potência total que o motor absorve, uma parte é dissi-
pada em calor, outra �ca armazenada no campo magnético e o restante
transforma-se em torque eletromagnético. As parcelas correspondentes
às perdas Joule de estator e de rotor são facilmente identi�cadas pelos
termos IIITabcsRRRabcsIIIabcs e III

T
abcrRRRabcrIIIabcr. Nas hipóteses simpli�cadoras

da modelagem não foram consideradas as perdas magnéticas.
A energia armazenada no campo magnético pode ser escrita

como:

W =
1

2
IIITabcsLLLabcsIIIabcs +

1

2
IIITabcrLLLabcrIIIabcr

+
1

2
IIITabcsMMMsrIIIabcr +

1

2
IIITabcrMMMrsIIIabcs

(2.24)

Portanto, a parcela da potência de entrada que é utilizada para ar-
mazenar energia no campo magnético do motor, representada pela
derivada temporal de (2.24), resulta:
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Ẇ = IIITabcsLLLabcsİ̇İIabcs + IIITabcrLLLabcrİ̇İIabcr +
1

2
IIITabcsMMMsrİ̇İIabcr

+
1

2
IIITabcrMMMrsİ̇İIabcs +

1

2
IIITabcs

∂MMMsr

∂θr
İ̇İIabcr θ̇r +

1

2
IIITabcrMMMrsİ̇İIabcs

+
1

2
IIITabcsMMMsrİ̇İIabcr +

1

2
IIITabcr

∂MMMrs

∂θr
IIIabcsθ̇r

(2.25)

e (2.23) pode ser reescrita da seguinte maneira:

Pt = IIITabcsRRRabcsIIIabcs + IIITabcrRRRabcrIIIabcr + Ẇ

+
1

2
IIITabcs

∂MMMsr

∂θr
IIIabcr θ̇r +

1

2
IIITabcr

∂MMMrs

∂θr
IIIabcsθ̇r

(2.26)

como a seguinte igualdade é verdadeira,

IIITabcs
∂MMMsr

∂θr
IIIabcr θ̇r = IIITabcr

∂MMMrs

∂θr
IIIabcsθ̇r (2.27)

a equação da potência absorvida pelo motor toma a forma:

Pt = IIITabcsRRRabcsIIIabcs + IIITabcrRRRabcrIIIabcr

+ Ẇ + IIITabcs
∂MMMsr

∂θr
IIIabcr θ̇r

(2.28)

onde pode ser observado que o termo

IIITabcs
∂MMMsr

∂θr
IIIabcr θ̇r (2.29)

corresponde à potência mecânica, Pm, associada ao torque eletromagné-
tico. Como o torque eletromagnético é associado com a potência mecâ-
nica por:

τm =
Pm
ωr

(2.30)

a expressão pode ser reescrita na forma
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τm =
IIITabcs

∂MMMsr

∂θr
IIIabcr θ̇r

ωr
(2.31)

Finalmente, com a utilização da relação

ωr =
θ̇r
np

(2.32)

pode-se obter uma equação para o conjugado eletromagnético em função
das correntes de estator, das correntes de rotor e de indutâncias, con-
forme a seguir:

τm = npIII
T
abcs

∂MMMsr

∂θr
IIIabcr (2.33)

Substituindo (2.33) em (2.21), a equação mecânica resulta em:

npIII
T
abcs

∂MMMsr

∂θr
IIIabcr = Bωr + Jω̇r + τc (2.34)

Assim, o conjunto das Equações (2.19), (2.20) e (2.34), agru-
padas a seguir, representa o modelo completo da máquina de indução
trifásica:


VVV abcs =

VVV abcr =

τm =

RRRabcsIIIabcs +LLLabcsİ̇İIabcs +MMMsrİ̇İIabcr + θ̇r
∂MMMsr

θr
IIIabcr

RRRabcrIIIabcr +LLLabcrİ̇İIabcr +MMMrsİ̇İIabcs + θ̇r
∂MMMrs

θr
IIIabcs

npIII
T
abcs

∂MMMsr

∂θr
IIIabcr = Bωr + Jω̇r + τc

(2.35)

2.2 TRANSFORMAÇÃO DE SISTEMA DE COORDENADAS

O modelo trifásico do MIT, representado por (2.35), contém
indutâncias que dependem da posição do rotor. Assim, com o rotor
em movimento, ocorrem variações em coe�cientes das equações dife-
renciais que descrevem o comportamento dessa máquina, introduzindo
grande complexidade ao modelo. A inconveniente dependência tempo-
ral das indutâncias mútuas estator-rotor pode ser eliminada pelo uso
de transformações de sistemas de coordenadas (SONCINI, 2001).
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2.2.1 Transformação Geral do Sistema de Coordenadas Trifá-
sico-Bifásico

A Figura 2 mostra a relação entre um sistema de enrolamentos
trifásico (abc) e de um sistema de enrolamentos bifásico (dq).

Figura 2 � Representação de um sistema trifásico (abc) e de um sistema
bifásico (dq)

a

ϕ

b

c

d

ω

q

Fonte: adaptado de (FERRARI, 2006)

O ângulo elétrico ϕ da posição do eixo direto d do sistema
bifásico em relação ao eixo a do sistema trifásico, é

ϕ =

∫
npωdt+ ϕ0 (2.36)

A relação entre a força magnetomotriz no sistema trifásico e
no sistema bifásico é dada por:

[
Fd

Fq

]
=

[
cosϕ cos

(
ϕ− 2π

3

)
−sinϕ −sin

(
ϕ− 2π

3

)
cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

) ]
 Fa

Fb

Fc

 (2.37)

Como a força magnetomotriz produzida por um enrolamento
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qualquer é dada por F = ni, sendo n número de espiras e i a corrente
elétrica, no sistema trifásico se observa que,

 Fa

Fb

Fc

 = n3

 ia

ib

ic

 (2.38)

onde n3 é o número de espiras das bobinas do sistema trifásico, ia, ib e
ic são as correntes trifásicas.

Deste modo a transformação de correntes entre os sistemas
trifásico-bifásico é:

[
id

iq

]
=
n3
n2

[
cosϕ cos

(
ϕ− 2π

3

)
−sinϕ −sin

(
ϕ− 2π

3

)
cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

) ]
 ia

ib

ic

 (2.39)

onde n2, n3, id, iq, ia, ib e ic são respectivamente, os números de espiras
e correntes do sistema bifásico e trifásico.

Para tornar a transformação inversível, de�ne-se uma corrente
homopolar (i0), segundo a expressão:

i0 = a
n3
n2

(ia + ib + ic) (2.40)

A Equação (2.40) ao ser substituída em (2.39), torna-se:

 id

iq

i0

 =
n3
n2


cosϕ cos

(
ϕ− 2π

3

)
−sinϕ −sin

(
ϕ− 2π

3

)
a a

cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

)
a


 ia

ib

ic


(2.41)
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De acordo com a Equação (2.41) a transformação genérica
trifásica-bifásica é dada por:

KKK =
n3
n2

 cosϕ cos
(
ϕ− 2π

3

)
cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sinϕ −sin

(
ϕ− 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

)
a a a

 (2.42)

Conforme a prova formal descrita em (BARBI, 1985), para que
a transformação seja invariante em potência, é necessário que a matriz
transformação seja ortogonal. Assim KKK−1 = KKKT , sendo que deste
modo,

(
n3
n2

)2

 cosϕ cos
(
ϕ− 2π

3

)
cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sinϕ −sin

(
ϕ− 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

)
a a a

×
 cosϕ −sinϕ a

cos
(
ϕ− 2π

3

)
−sin

(
ϕ− 2π

3

)
a

cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

)
a

 =

 1 0 0

0 1 0

0 0 1


(2.43)

Após algumas manipulações algébricas, conclui-se que a relação
entre as espiras é:

n3
n2

=

√
2

3
(2.44)

e o valor de a é:

a =
1√
2

(2.45)

Assim a transformação geral trifásica-bifásica (KKK) resulta em:

KKK =

√
2

3

 cosϕ cos
(
ϕ− 2π

3

)
cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sinϕ −sin

(
ϕ− 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

)
1√
2

1√
2

1√
2

 (2.46)

Fisicamente a transformação trifásica-bifásica altera o número
de fases da máquina, porém as características terminais da máquina
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continuam as mesmas, ou seja, mantém a mesma potência, torque,
velocidade e número de polos. A mais importante propriedade desta
transformação é a redução da ordem do sistema de sete para cinco, com
a inclusão da dinâmica mecânica. Esta redução deve-se a redundância
introduzida pelas equações algébricas do equilíbrio da alimentação de
estator e de rotor.

Deve-se observar que a aplicação desta transformação ao mo-
tor trifásico mantém a representação em coordenadas naturais, ou seja,
as grandezas de estator continuam representadas em um referencial
estacionário e as grandezas de rotor num referencial que gira com a
velocidade do rotor. Porém, o equacionamento do motor de indução
pode ser escrito tomando-se por base três referencias diferentes, que
são denominadas (WEINGARTNER, 2007):

• Sistema de referência estacionário � quando as grandezas são refe-
renciadas ao eixo �xo do estator;
• Sistema de referência móvel � quando as grandezas são todas refe-
renciadas ao eixo móvel do rotor;
• Sistema de referência síncrono � quando as grandezas são referenci-
adas ao campo girante do estator.

A mudança entre os sistemas de referência é realizada por in-
termédio da Transformação de Park. A transformação é composta por
matrizes de mudança de base especí�cas para o estator e para o rotor,
o que será abordado na próxima seção.

2.2.2 Transformação do Sistema de Coordenadas Trifásico
para o Sistema de Coordenadas Bifásico Estacionário

A utilização das transformadas entre eixos de referência nos es-
tudos de máquinas elétricas têm se mostrado não apenas importante na
análise, mas também na implementação de so�sticados sistemas de con-
trole (WEINGARTNER, 2007). A transformação do sistema trifásico para
o bifásico, também conhecida como Transformada de Clark, é realizada
com o auxílio da matriz obtida em (2.46). No sistema de coordenadas
bifásico estacionário, a velocidade angular (ω) conforme mostrada na
Figura 2, assume o valor nulo para a transformação das grandezas de
estator. Em consequência disto, ϕ = 0 na matriz transformação geral
dada por (2.46). Desta forma a matriz resultante é:



43

KKKs
s =

√
2

3

 1 − 1
2 − 1

2

0
√
3
2 −

√
3
2

1√
2

1√
2

1√
2

 (2.47)

Já a transformação para as varáveis rotóricas, o ângulo entre os
dois referenciais, ϕ, assume o valor −ϕr, resultando na seguinte matriz
transformação:

KKKs
r =

√
2

3

 cos(−ϕr) cos
(
−ϕr − 2π

3

)
−sin(−ϕr) −sin

(
−ϕr − 2π

3

)
1√
2

1√
2

cos
(
−ϕr + 2π

3

)
−sin

(
−ϕr + 2π

3

)
1√
2


(2.48)

2.2.3 Transformação do Sistema de Coordenadas Trifásico
para o Sistema de Coordenadas Bifásico Síncrono ao
Campo Girante

No sistema de coordenadas síncrono ao campo girante o refe-
rencial bifásico gira na velocidade do campo síncrono e portanto, ω =
ωe, onde ωe é a velocidade da frequência elétrica que alimenta o motor.
Para a transformação das variáveis de estator, considerando-se que ϕ =
θe e ϕ0 = θe0 = 0, o ângulo elétrico da posição entre os referenciais
assume o valor da posição angular do �uxo dada por θe =

∫
ωedt. Com

essas considerações, a matriz transformação resulta em:

KKKe
s =

√
2

3

 cos(θe) cos
(
θe − 2π

3

)
cos
(
θe + 2π

3

)
−sin(θe) −sin

(
θe − 2π

3

)
−sin

(
θe + 2π

3

)
1√
2

1√
2

1√
2

 (2.49)

Para a transformação das variáveis rotóricas, o ângulo elétrico da posição
entre os referenciais assume o valor dado por ϕ =

∫
(ωe − npωr) dt, ou

seja, ϕ = θe − θr. Deste modo, a matriz torna-se:
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KKKe
r =

√
2

3

 cos(θe − θr) cos
[
(θe − θr)− 2π

3

]
−sin(θe − θr) −sin

[
(θe − θr)− 2π

3

]
1√
2

1√
2

cos
[
(θe − θr) + 2π

3

]
−sin

[
(θe − θr) + 2π

3

]
1√
2


(2.50)

2.2.4 Transformação do Sistema de Coordenadas Trifásico
para o Sistema de Coordenadas Bifásico de Rotor

No sistema de coordenadas rotórico o referencial bifásico gira
na velocidade do rotor e portanto, ω = ωr, onde ωr é velocidade de
rotação do motor multiplicada pelo número de pares de polos (np). Para
a transformação das variáveis de estator, considerando-se que ϕ = θr e
ϕ0 = θr0 = 0, o ângulo elétrico da posição entre os referenciais assume
o valor da posição angular do �uxo dada por θr =

∫
npωrdt. Com essas

considerações, a matriz transformação resulta em:

KKKr
s =

√
2

3

 cos(θr) cos
(
θe − 2π

3

)
cos
(
θr + 2π

3

)
−sin(θr) −sin

(
θr − 2π

3

)
−sin

(
θr + 2π

3

)
1√
2

1√
2

1√
2

 (2.51)

Para a transformação das variáveis rotóricas, o ângulo elétrico da posição
entre os referenciais assume o valor dado por ϕ =

∫
(npωr − npωr) dt =

0, ou seja, ϕ = θr − θr = 0. Deste modo, a matriz torna-se:

KKKr
r =

√
2

3

 1 − 1
2 − 1

2

0
√
3
2 −

√
3
2

1√
2

1√
2

1√
2

 (2.52)

2.3 MODELAGEM BIFÁSICA

A modelagem bifásica do motor de indução, no sistema de co-
ordenadas estacionário, é realizada pela aplicação das matrizes trans-
formações KKKs

s e KKKs
r e suas inversas (KKKs

s)
−1 e (KKKs

r)
−1 às equações do

modelo trifásico.
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O �uxo de estator é obtido da seguinte maneira:

KKKs
sφφφabcs = KKKs

sLLLabcsIIIabcs +KKKs
sMMMsrIIIabcr (2.53)

As correntes trifásicas podem ser substituídas por,

IIIabcs = (KKKs
s)
−1
IIIsdqs (2.54)

IIIabcr = (KKKs
r)
−1
IIIsdqr (2.55)

sendo que IIIsdqs e III
s
dqr são os vetores das correntes de estator e de ro-

tor, respectivamente, no sistema de coordenadas bifásico estacionário.
Assim, veri�ca-se que (2.53) se torna,

φφφsdqs = KKKs
sLLLabcs (KKKs

s)
−1
IIIsdqs +KKKs

sMMMsr (KKKs
r)
−1
IIIsdqr (2.56)

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

KKKs
sLLLabcs (KKKs

s)
−1

=

 Labcs −Ms 0 0
0 Labcs −Ms 0
0 0 Labcs + 2Ms

(2.57)
e a matriz de indutâncias mútuas estator-rotor é

KKKs
sMMMsr (KKKs

r)
−1

=
3

2
Msr

 1 0 0
0 1 0
0 0 0

 (2.58)

Assim, os �uxos estatóricos no referencial estacionário são

 φsds
φsqs
φs0s

 =

 Labcs −Ms 0 0
0 Labcs −Ms 0
0 0 Labcs + 2Ms

 isds
isqs
is0s


+

3

2
Msr

 1 0 0
0 1 0
0 0 0

 isdr
isqr
is0r

 (2.59)
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Considerando-se que a alimentação trifásica aplicada ao estator
é equilibrada, o que resulta em is0s = 0 e is0r = 0 e assim,

φsds = Lsi
s
ds + Lsri

s
dr (2.60)

φsqs = Lsi
s
qs + Lsri

s
qr (2.61)

φs0s = Ls0i
s
0s = 0 (2.62)

onde

Ls = Labcs −Ms (2.63)

Ls0 = Labcs + 2Ms (2.64)

Lsr =
3

2
Msr (2.65)

As indutâncias Ls, Ls0 e Lsr recebem os nomes de indutância
cíclica de estator, indutância cíclica homopolar de estator e indutância
mútua cíclica, respectivamente, constituindo parâmetros importantes
para o modelo do motor de indução.

A equação do �uxo rotórico é obtida por um procedimento
idêntico ao usado para o �uxo do estator, através da aplicação de KKKs

r

em (2.12), como segue:

KKKs
rφφφabcr = KKKs

rMMMrsIIIabcs +KKKs
rLLLabcrIIIabcr (2.66)

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

φφφsdqr = KKKs
rMMMrs (KKKs

s)
−1
IIIsdqs +KKKs

rLLLabcr (KKKs
r)
−1
IIIsdq (2.67)

onde a matriz de indutâncias rotóricas transformadas para o sistema
de coordenadas estacionário é

KKKs
rLLLabcr (KKKs

r)
−1

=

 Labcr −Mr 0 0
0 Labcr −Mr 0
0 0 Labcr + 2Mr

(2.68)
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e

KKKs
rMMMrs (KKKs

s)
−1

= KKKs
sMMMsr (KKKs

r)
−1 (2.69)

Como já era esperado, a matriz de indutâncias mútuas rotor-
estator é igual a (2.58). Dessa forma, os �uxos rotóricos no sistema de
coordenadas estacionário são dados por φsdr

φsqr
φs0r

 =
3

2
Msr

 1 0 0
0 1 0
0 0 0

 isds
isqs
is0s


+

 Labcr −Mr 0 0
0 Labcr −Mr 0
0 0 Labcr + 2Mr

 isdr
isqr
is0r

 (2.70)

Considerando-se a alimentação estatórica simétrica, tem-se:

φsdr = Lsri
s
ds + Lri

s
dr (2.71)

φsqr = Lsri
s
qs + Lri

s
qr (2.72)

φs0r = Lr0i
s
0r (2.73)

onde

Lr = Labcr −Mr (2.74)

Lr0 = Labcr + 2Mr (2.75)

As indutâncias Lr e Lr0 recebem os nomes de indutância cíclica
de rotor e indutância cíclica homopolar de rotor, respectivamente, cons-
tituindo parâmetros importantes para o modelo do motor de indução.

As equações de tensão são obtidas a partir de (2.4) e (2.5).
Para o estator, tem-se:

KKKs
sVVV abcs = KKKs

sRRRabcsIIIabcs +KKKs
sφ̇̇φ̇φabcs (2.76)

que pode ser reescrita da seguinte maneira,

VVV sdqs = KKKs
sRRRabcs (KKKs

s)
−1
IIIsdqs +KKKs

sφ̇̇φ̇φabcs (2.77)
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A matriz RRRabcs é proporcional à identidade, conforme de�nido
em (2.8), resulta em:

KKKs
sRRRabcs (KKKs

s)
−1

= RRRabcs (2.78)

A transformação da derivada temporal do �uxo de estator é

KKKs
sφ̇̇φ̇φabcs =

d

dt
(KKKs

sφφφabcs)−φφφabcs
d

dt
KKKs
s (2.79)

Sendo

φφφabcs
d

dt
KKKs
s = [0]3×3 (2.80)

pode-se escrever,

KKKs
sφ̇̇φ̇φabcs = φ̇̇φ̇φsdqs (2.81)

A equação de tensão de estator no sistema de coordenadas esta-
cionário é obtida pela substituição de (2.78) e (2.81) em (2.77), o que
resulta

VVV sdqs = RRRabcsIII
s
dqs + φ̇̇φ̇φsdqs (2.82)

Assim, com alimentação estatórica simétrica tem-se que

vsds = Rsi
s
ds + φ̇sds (2.83)

vsqs = Rsi
s
qs + φ̇sqs (2.84)

vs0s = 0 (2.85)

A obtenção da tensão de rotor é feita a partir de (2.5), como
segue

KKKs
rVVV abcr = KKKs

rRRRabcrIIIabcr +KKKs
rφ̇̇φ̇φabcr (2.86)
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que pode ser escrita na forma

VVV rdqr = KKKs
rRRRabcr (KKKs

r)
−1
IIIsdqr +KKKs

rφ̇̇φ̇φabcr (2.87)

Da de�nição de RRRabcr, apresentada em (2.8), resulta

KKKs
rRRRabcr (KKKs

r)
−1

= RRRabcr (2.88)

como

KKKs
rφ̇̇φ̇φabcr =

d

dt
(KKKs

rφφφabcr)−φφφabcr
d

dt
KKKs
r (2.89)

e

φφφabcr
d

dt
KKKs
r =

 φsqr
−φsdr

0

 (−npωr) (2.90)

a transformação da derivada temporal do �uxo rotórico, �ca

KKKs
rφ̇̇φ̇φabcr = φ̇̇φ̇φsdqr −

 φsqr
−φsdr

0

 (−npωr) (2.91)

Desta forma, a equação da tensão de rotor no sistema de coor-
denadas estacionário é

VVV sdqr = RRRabcrIII
s
dqr + φ̇̇φ̇φsdqr −

 φsqr
−φsdr

0

 (−npωr) (2.92)

Assim, com alimentação estatórica simétrica, pode-se reescre-
ver (2.92) como

vsdr = Rri
s
dr + φ̇sdr + φsqrnpωr (2.93)

vsqr = Rri
s
qr + φ̇sqr − φsdrnpωr (2.94)
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vs0r = 0 (2.95)

As equações anteriores de�nem a dinâmica do sistema elétrico.
A dinâmica do sistema mecânico pode ser obtida pela aplicação das
transformações de variáveis a (2.34):

np
(
IIIsdqs

)T [
(KKKs

s)
−1
]T ∂MMMsr

∂θr
(KKKs

r)
−1
IIIsdqr = Bωr + Jω̇r + τc (2.96)

Conforme propriedade anteriormente comentada, KKKs
s é ortogo-

nal, então:

np
(
IIIsdqs

)T
KKKs
s

∂MMMsr

∂θr
(KKKs

r)
−1
IIIsdqr = Bωr + Jω̇r + τc (2.97)

onde

KKKs
s

∂MMMsr

∂θr
(KKKs

r)
−1

= Lsr

 0 −1 0
1 0 0
0 0 0

 (2.98)

Assim, a equação mecânica no sistema de coordenadas esta-
cionário �ca:

npLsr
[
isds isqs is0s

]  0 −1 0
1 0 0
0 0 0

×
 isdr
isqr
is0r

 = Bωr + Jω̇r + τc

(2.99)

o que corresponde a

npLsr
(
isqsi

s
dr − isdsisqr

)
= Bωr + Jω̇r + τc (2.100)

Portanto, o modelo dinâmico da máquina de indução simétrica,
sob alimentação equilibrada, no sistema de coordenadas estacionário é
dado pelo conjunto das Equações (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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• Equações elétricas:
φsds
φsqs
φsdr
φsqr

 =


Ls 0 Lsr 0
0 Ls 0 Lsr
Lsr 0 Lr 0
0 Lsr 0 Lr



isds
isqs
isdr
isqr

 (2.101)


vsds
vsqs
vsdr
vsqr

 =


Rs 0 0 0
0 Rs 0 0
0 0 Rr 0
0 0 0 Rr



isds
isqs
isdr
isqr



+


φ̇sds
φ̇sqs
φ̇sdr
φ̇sqr

+


0
0

φsqrnpωr
−φsdrnpωr


(2.102)

• Equação mecânica:

npLsr
(
isqsi

s
dr − isdsisqr

)
= Bωr + Jω̇r + τc (2.103)

2.3.1 Modelo no Sistema de Coordenadas Síncrono ao Campo
Girante

De forma análoga ao que foi apresentado para o sistema de
coordenadas estacionário, o modelo síncrono é obtido por meio da apli-
cação das transformações KKKe

s, KKK
e
r, (KKKe

s)
−1 e (KKKe

r)
−1 às equações do

modelo trifásico.
Assim, o modelo dinâmico da máquina de indução simétrica,

sob alimentação equilibrada, no sistema de coordenadas síncrono, é
dado pelas equações:

• Equações elétricas:
φeds
φeqs
φedr
φeqr

 =


Ls 0 Lsr 0
0 Ls 0 Lsr
Lsr 0 Lr 0
0 Lsr 0 Lr



ieds
ieqs
iedr
ieqr

 (2.104)
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
veds
veqs
vedr
veqr

 =


Rs 0 0 0
0 Rs 0 0
0 0 Rr 0
0 0 0 Rr



ieds
ieqs
iedr
ieqr



+


φ̇eds
φ̇eqs
φ̇edr
φ̇eqr

+


−φeqsωe
φedsωe

−φeqr (ωe − vωr)
+φedr (ωe − vωr)


(2.105)

• Equação mecânica:

npLsr
(
ieqsi

e
dr − iedsieqr

)
= Bωr + Jω̇r + τc (2.106)

2.4 REPRESENTAÇÃO NO ESPAÇO DE ESTADOS

O modelo de variáveis de estado é um conjunto de equações
diferenciais de primeira ordem, normalmente acopladas, escritas na
forma matricial. As equações dinâmicas no espaço de estados de um
sistema dinâmico descrevem-se no domínio do tempo. Trata-se de uma
representação que preserva a relação de entrada e saída e descreve o
comportamento interno do sistema de maneira completa. A descrição
por equações de estado se aplica tanto para sistemas lineares quanto
não lineares, de dimensão �nita. A vantagem da representação no es-
paço de estados, além de representar completamente a dinâmica do
sistema (interna e externamente) está também na facilidade natural
de transcrever as equações em códigos computacionais para efeito de
simulação e controle digital (SONCINI, 2001).

Várias representações em termos de correntes e �uxos, nos
diferentes sistemas de coordenadas descritos anteriormente, podem ser
combinadas para formar o modelo da máquina de indução, que podem
ser utilizadas conforme a necessidade do estudo desenvolvido. Esta
seção é dedicada para apresentar algumas dessas representações.

2.4.1 Representação no Espaço de Estados pelas Correntes
e Fluxos Estatóricos no Sistema de Coordenadas Esta-
cionário

O vetor de estado do sistema elétrico é dada por:

xxx =
[
isds isqs φsds φsqs

]T (2.107)
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O modelo de estado do sistema elétrico pode ser obtido a par-
tir das equações elétricas descritas por (2.101) e (2.102). Inicialmente
as correntes de (2.101) são isoladas, obtendo-se assim as seguintes ex-
pressões:

isdr =
1

Lsr
φsds −

Ls
Lsr

isds (2.108)

isqr =
1

Lsr
φsqs −

Ls
Lsr

isqs (2.109)

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

φsdr =

(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
isds +

Lr
Lsr

φsds (2.110)

φsqr =

(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
isqs +

Lr
Lsr

φsqs (2.111)

Assim, as derivadas temporais dos �uxos rotóricos são:

d

dt
φsdr =

(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
d

dt
isds +

Lr
Lsr

d

dt
φsds (2.112)

d

dt
φsqr =

(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
d

dt
isqs +

Lr
Lsr

d

dt
φsqs (2.113)

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

vsdr = 0 = Rr

(
1

Lsr
φsds −

Ls
Lsr

isds

)
+

(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
d

dt
isds

+
Lr
Lsr

(vsds −Rsisds) +

[(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
isqs +

Lr
Lsr

φsqs

]
npωr

(2.114)

Da mesma forma, substituindo (2.84), (2.109), (2.110) e (2.113)
em (2.94) tem-se
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vsqr = 0 = Rr

(
1

Lsr
φsqs −

Ls
Lsr

isqs

)
+

(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
d

dt
isqs

+
Lr
Lsr

(
vsqs −Rsisqs

)
−
[(
Lsr −

LrLs
Lsr

)
isds +

Lr
Lsr

φsds

]
npωr

(2.115)

Deste modo, das equações das tensões rotóricas, obtém-se:

d

dt
isds = −

(
RrLs +RsLr

σLsLr

)
isds − npωrisqs +

Rr
σLsLr

φsds

+
npωr
σLs

φsqs +
1

σLs
vsds

(2.116)

d

dt
isqs = npωri

s
ds −

(
RrLs +RsLr

σLsLr

)
isqs −

npωr
σLs

φsds

+
Rr

σLsLr
φsqs +

1

σLs
vsqs

(2.117)

onde

σ = 1− L2
sr

LsLr
(2.118)

O modelo de estado para o sistema mecânico é obtido pela
substituição de (2.108) e (2.109) em (2.100):

npLsr

[
isqs

(
1

Lsr
φsds −

Ls
Lsr

isds

)
− isds

(
1

Lsr
φsqs −

Ls
Lsr

isqs

)]
=

Bωr + Jω̇r + τc

(2.119)

que pode ser reescrita como

np
(
isqsφ

s
ds − isdsφsqs

)
= Bωr + Jω̇r + τc (2.120)

Assim, as equações de estado que modelam o motor de in-
dução no sistema de coordenadas estacionário, em termos das correntes
e �uxos estatóricos, são:
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• Modelo de Estado do Sistema Elétrico:
i̇sds
i̇sqs
φ̇sds
φ̇sqs

 =


− (α+ β) −npωr β

Ls

npωr
σLs

npωr − (α+ β)
npωr
σLs

β
Ls

−Rs 0 0 0
0 −Rs 0 0



isds
isqs
φsds
φsqs



+


1
σLs

0

0 1
σLs

1 0
0 1

[ vsds
vsqs

] (2.121)

• Modelo de Estado do Sistema Mecânico:

ω̇r =
np
J

(
isqsφ

s
ds − isdsφsqs

)
− B

J
ωr −

τc
J

(2.122)

onde

α = Rs
σLs

; β = Rr
σLr

(2.123)

2.4.2 Representação no Espaço de Estados pelas Correntes
Estatóricas e Fluxos Rotóricos no Sistema de Coorde-
nadas Síncrono ao Campo Girante

Pode-se obter agora, por meio de manipulações algébricas muito
semelhantes às realizadas na seção anterior, variações de representações
de variáveis de estado. Dessa forma, apresenta-se a seguir as equações
de estado das correntes estatóricas e �uxos rotóricos para o sistema de
coordenadas síncrono ao campo girante, conforme abaixo:

• Modelo de Estado do Sistema Elétrico:
i̇eds
i̇eqs
φ̇edr
φ̇eqr

 =


−γ ωe

K
Tr

npωrK

−ωe −γ −npωrK K
Tr

Lsr
Tr

0 − 1
Tr

ωe − npωr
0 Lsr

Tr
− (ωe − npωr) − 1

Tr



ieds
ieqs
φedr
φeqr

+


1
σLs

0

0 1
σLs

0 0
0 0

[ veds
veqs

] (2.124)
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• Modelo de Estado do Sistema Mecânico:

ω̇r =
npLsr
JLr

(
ieqsφ

e
dr − iedsφeqr

)
− B

J
ωr −

τc
J

(2.125)

onde

Tr = Lr
Rr

; K = Lsr
σLsLr

; γ =
RsL

2
r+RrL

2
sr

σLsL2
r

(2.126)
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3 O CONTROLE VETORIAL

A máquina CC de excitação independente apresenta um de-
sacoplamento natural entre a corrente de campo e a corrente de ar-
madura. Esta característica, extremamente vantajosa do ponto de vista
de seu controle, resulta da ortogonalidade entre os enrolamentos de
campo e de armadura promovida pela ação do comutador. Assim, para
a operação com �uxo constante, a corrente de campo é a responsável
pelo estabelecimento do nível de �uxo da máquina ao passo que a cor-
rente de armadura é quem produz o torque. Este controle desacoplado
entre torque e �uxo representa uma grande facilidade ao projeto de
acionamentos controlados de alto desempenho dinâmico (MARQUES,
1996).

O aparecimento dos princípios teóricos do controle vetorial,
ocorrido no �nal da década de 1960 e início da década de 1970 com
os trabalhos de Hasse e Blaschke, permitiu o controle do motor de
indução como um motor CC de excitação independente. O princípio
teórico desta técnica consiste em promover o alinhamento do �uxo da
máquina com o eixo direto de um sistema de coordenadas síncronas, o
que resulta no desacoplamento entre o �uxo e o torque. Desta forma,
a componente de eixo direto da corrente de estator controla o �uxo
da máquina e a componente de eixo em quadratura controla o torque
eletromagnético (MARQUES, 1996).

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

Os métodos de implementação do controle vetorial, em função
do modo como o alinhamento do �uxo é realizado, dividem-se em duas
categorias:

• Métodos Diretos;
• Métodos Indiretos.

Nos métodos diretos, que têm origem no trabalho de (BLASKE,
1974), o conhecimento da posição do �uxo é obtido do vetor espacial
de �uxo. Essa informação pode ser conseguida da medição direta, com
o uso de sensores de �uxo instalados no interior da máquina, pela esti-
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mação do �uxo de entreferro obtido da medição da terceira harmônica
da tensão de estator (KREINDLER et al., 1994) ou por estimação a partir
da medida de grandezas terminais (correntes, tensões, velocidade). No
artigo de (BLASKE, 1974), a posição do �uxo é obtida pela medição da
onda de �uxo de entreferro através de sensores de efeito Hall montados
ortogonalmente na superfície do estator. Entretanto, o uso de sensores
instalados no interior da máquina impossibilita o emprego de um mo-
tor de linha, elevando o custo do acionamento e reduzindo a robustez
do sistema. Assim, implementações do controle vetorial direto baseado
em observadores de �uxo (JANSEN; LORENZ, 1994), (JANSEN; LORENZ;
NOVOTNY, 1994) ou com o uso da terceira harmônica da tensão de es-
tator (KREINDLER et al., 1994), (PROFUMO et al., 1994) têm recebido
maior atenção (MARQUES, 1996).

O controle vetorial indireto, cuja origem foi o trabalho de
(HASSE, 1969), usa uma relação do escorregamento para estimar a
posição do �uxo em relação ao rotor. A posição do �uxo é obtida
pela adição da posição estimada do �uxo relativamente ao rotor com
a posição do rotor obtida por medição ou estimação. Ao contrário do
controle vetorial direto, a implementação do controle vetorial indireto
não apresenta problemas em velocidades baixas e, assim, é preferida
na maioria dos sistemas que necessitam operar próximo da velocidade
zero (MARQUES, 1996).

O controle vetorial por orientação do �uxo magnético torna
o desempenho dinâmico dos motores de indução comparável ao dos
motores de corrente contínua com excitação separada. A orientação
consiste em �xar no eixo direto do sistema de coordenadas síncrono
um dos �uxos magnéticos: o de estator, o de rotor e o do entreferro
(BIM, 2012), (COUTO, 2013), (FERRARI, 2006).

Os �uxos magnéticos de armadura e de campo nas máquinas
de corrente contínua podem ser considerados em quadratura no espaço,
independentemente da carga ou do grau de excitação. Nas máquinas
de indução não existe um circuito físico exclusivo para o campo e isso
torna o seu controle mais complexo, quando comparado com o controle
da máquina de corrente contínua. Quando se manipula apenas a mag-
nitude e a frequência das grandezas elétricas ou magnéticas, diz-se que
o controle é escalar; por sua vez, quando a magnitude, a frequência
e o �uxo magnético instantâneos e, adicionalmente, a posição angu-
lar dessas grandezas são manipuladas � o que equivale a dizer que se
controlam as componentes de eixo direto e em quadratura do sistema
síncrono de referência � diz-se que o controle é vetorial (BIM, 2012).

O controle vetorial por orientação do �uxo 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 àquela do motor de corrente
contínua, com excitação separada e, desse modo, os acionamentos elétri-
cos de corrente alternada passam a ter um desempenho comparável ao
das máquinas de corrente contínua com excitação separada (BIM, 2012).

O sistema de referência adotado para o controle vetorial é o
mostrado na Figura 3, no qual o sistema de eixo ortogonal dq gira na
velocidade síncrona (ωe). O eixo d é alinhado com o �uxo de rotor
(φφφedqr), de forma que na direção desse eixo o �uxo seja constante e na
direção do eixo q seja sempre zero.

O controle vetorial do motor de indução procura, através de ar-
tifícios de controle utilizando um inversor de frequência, impor frequên-
cia, amplitude e fase angular da tensão de alimentação, de tal maneira
que o funcionamento do motor de indução reproduza o comportamento
do motor de corrente contínua com excitação independente (SONCINI,
2001).

Os métodos diretos apresentam como vantagem sobre os méto-
dos indiretos a independência dos parâmetros da máquina, sendo entre-
tanto, de implementação mais difícil, devido a necessidade de esquemas
complexos de aquisição do vetor �uxo. Os métodos indiretos, apesar da
simplicidade de implementação, dependem de parâmetros da máquina
que variam com a temperatura, saturação magnética, efeito pelicular,
entre outros (STOPA, 1997).

3.1 PRINCÍPIOS DO CONTROLE VETORIAL

O controle vetorial do motor de indução, baseia-se fundamen-
talmente em alinhar o �uxo da máquina com o sistema de coordenadas
síncrono. A Figura 3 permite a observação espacial desta técnica de
controle, onde αβ representam os eixos ortogonais do sistema de coor-
denadas estacionário, dq os eixos do sistema de coordenadas síncrono,
θe representa o ângulo elétrico entre os referenciais estacionário e sín-
crono e φφφedqr o �uxo de rotor.

Com as considerações do controle vetorial acima expostas, é
possível aplicar as suas propriedades no modelo fornecido por (2.124)
e (2.125), no referencial síncrono. O conjugado eletromagnético da
máquina originalmente é dado por:

τm =
npLsr
Lr

(
ieqsφ

e
dr − iedsφeqr

)
(3.1)
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Figura 3 � Representação espacial do princípio do controle vetorial

α

β

dq

ieds

φφφedqr

ieqs
iiiedq

ωe

θe

Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

Com o alinhamento do �uxo de rotor da máquina com o eixo di-
reto do sistema de coordenadas síncrono, o �uxo rotórico em quadratura
se torna nulo, ou seja:

φedr = φφφedqr (3.2)

φeqr = 0 (3.3)

onde

φφφedqr = φedr + jφeqr (3.4)

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


i̇eds
i̇eqs
φ̇edr
0

 =


−γ ωe

K
Tr

npωrK

−ωe −γ −npωrK K
Tr

Lsr
Tr

0 − 1
Tr

ωe − npωr
0 Lsr

Tr
− (ωe − npωr) − 1

Tr

×

ieds
ieqs
φedr
0

+


1
σLs

0

0 1
σLs

0 0
0 0

[ veds
veqs

] (3.5)

ω̇r =
npLsr
JLr

(
ieqsφ

e
dr − iedsφeqr

)
− B

J
ωr −

τc
J

(3.6)
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onde o conjugado τm, passa a ser,

τm =
npLsr
Lr

ieqsφ
e
dr (3.7)

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

(
1

Tr
+ p

)
φedr =

Lsr
Tr

ieds (3.8)

onde p representa o operador de derivação d
dt .

Em regime permanente o �uxo de rotor é constante, ou seja:

φedr = Lsri
e
ds (3.9)

A partir de (3.7) e (3.8) é possível observar um desacoplamento
entre as componentes da corrente de estator. A componente de eixo
direto controla o nível de �uxo da máquina, enquanto a componente
de eixo em quadratura controla o conjugado do motor, quando o �uxo
de rotor é constante. Desta forma, existe uma correspondência entre
o motor de indução com alinhamento de �uxo rotórico e o motor CC
com excitação independente. A componente de eixo direto da corrente
estatórica equivale à corrente de campo do motor CC e a componente
de eixo em quadratura equivale à corrente de armadura.

Da última linha de (3.5) é possível obter a equação que repre-
senta o escorregamento (ωsl) do motor:

ωsl = ωe − npωr =
Lsr
Tr

ieqs
φedr

(3.10)

A expressão (3.10) é utilizada como base do controle vetorial
indireto com orientação por �uxo de rotor, uma vez que permite cal-
cular a velocidade do vetor �uxo, ou em outras palavras, a sua posição
temporal.

3.2 CONTROLE VETORIAL INDIRETO

O esquema da implementação do controlador vetorial indireto
é mostrado na Figura 4. Observa-se que o controle do �uxo é realizado
em malha aberta (feedforward) através da imposição de uma corrente
de referência (ie∗ds) proporcional ao �uxo direto de eixo direto, dado
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por (3.9). Além disto, observa-se também que a dinâmica 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 tensão

PIieqs
ve
′∗
qs

+

ve∗qs

−
Lr

npLsr

ie∗qs +n
d
÷

T ∗e

K−1dq
ve∗dsie∗ds+ PIieds

1
Lsr

φe∗dr

− +
ve
′∗
ds

+

vdx

+

vdy

v∗s1
v∗s2
v∗s3

Inv.

PWM

CC

MIT

Encoder

np
ωr

+

Kdq

ieqs

iedsLsr
Trs+1

L̂sr

φedr

T̂r
d
n÷

ω̂sl + ωe ∫ θe

is1
is2
is3

Fonte: adaptado de (COUTO, 2013)

O controle de �uxo e torque é realizado pelas componentes da
corrente estatórica, o que torna a alimentação em corrente o modo mais
lógico de se implementar o controle vetorial (SONCINI, 2001). Porém,
devido alguns aspectos construtivos, os inversores mais largamente uti-
lizados no controle vetorial, são os que possuem suas entradas em ten-
são. A principal vantagem teórica em se trabalhar com inversores com
entrada em tensão, é que não se faz nenhuma pressuposição sobre a
dinâmica tensão versus corrente do motor (COUTO, 2013).

Nesta implementação, a posição angular do vetor �uxo de rotor
é obtida da integração de sua velocidade angular:

ωe = npωr +
ieqs
ieds

1

Tr
(3.11)
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Integrando (3.11) obtém-se o ângulo espacial do vetor �uxo:

θe =

∫ (
npωr +

ieqs
ieds

1

Tr

)
dt (3.12)

O erro de velocidade gera a referência de conjugado �T ∗e �. A
componente em quadratura da corrente é obtida da referência de con-
jugado a partir de (3.13).

Te =
3

2

P

2

Lsr
Lr

φedri
e
qs (3.13)

As referências de corrente, ie∗ds e ie∗qs, são alimentadas a con-
troladores lineares de corrente operando em coordenadas girantes sín-
cronas, conforme pode ser observado na Figura 4.

Após algumas manipulações algébricas realizadas em (3.5), as
seguintes expressões para as componentes de tensão de eixo direto e em
quadratura são obtidas:

veds = (γσLs + pσLs) i
e
ds − npωeσLsieqs −

K

Tr
σLsφ

e
dr (3.14)

veqs = (γσLs + pσLs) i
e
qs + npωeσLsi

e
ds + npωrKσLsφ

e
dr (3.15)

Os chamados termos de força contra-eletromotriz (fcem), que
estão representados na Figura 4 por vdy e vdx, são retirados de (3.14)
e (3.15). Esses termos assumem as seguintes formas:

vdx = −npωeσLsieqs −
K

Tr
σLsφ

e
dr (3.16)

vdy = npωeσLsi
e
ds + npωrKσLsφ

e
dr (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 são fornecidos a controladores PI, cujas
saídas, após compensação dos termos do tipo fcem e transformação de
coordenadas, irão gerar as tensões de referência a serem sintetizadas
pelo algoritmo de PWM. A compensação dos termos de fcem é feita
através da adição desses termos na saída dos controladores (STOPA,
1997).



64

Figura 5 � Malha de controle de corrente de eixo direto
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Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

Figura 6 � Malha de controle de corrente de eixo em quadratura
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Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

Compensando-se esses termos de fcem em (3.14) e (3.15), obtém-
se uma função de transferência de primeira ordem entre a tensão de eixo
direto/quadratura e a corrente de eixo direto/quadratura.

As funções de transferências entre ieds e v
e
ds e entre i

e
qs e v

e
qs são

dadas por:

G(s) =
ieqs
veqs

=
ieds
veds

=
1

σLss+ γσLs
=

Ks

Tps+ 1
(3.18)

A função de transferência do controlador PI pode ser escrita
na forma seguinte:

Gc(s) =
Ki

(
Kp
Ki
s+ 1

)
s

(3.19)
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Considerando os blocos de atraso de processamento e inversor
PWM ambos iguais a Ts (STOPA, 1997), a função de transferência de
malha aberta é:

GMA(s) =
Ki

(
Kp
Ki
s+ 1

)
s

1

2sTs + 1

Ks

sTp + 1
(3.20)

Ks =
1

Rs +
L2
srRr
L2
r

(3.21)

Tp = Ks
LrLs − L2

sr

Lr
(3.22)

• Ts: período de amostragem;
• Ks: Ganho da planta;
• Tp: constante de tempo da planta.

Fazendo-se o projeto do PI de modo a cancelar o polo domi-
nante da planta e considerando o coe�ciente de amortecimento (ξ) igual
a
√

2/2 conforme apresenta (STOPA, 1997), encontram-se os seguintes
ganhos:

Ki =
1

4KsTs
(3.23)

Kp =
Tp

4KsTs
(3.24)

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

Na Figura 7, �Tm = J/B� e �Km = P/2B� são respectivamente
a constante de tempo mecânica e o ganho da planta. A função de
transferência do sistema em malha fechada é dada por:

GMF (s) =

KpωKm
Tm

(
s+ Kiω

Kpω

)
s2 +

1+KpωKm
Tm

s+
KpωKm
Tm

(3.25)

As expressões para os ganhosKpω eKiω são obtidas comparan-
do-se o denominador da função de transferência (3.25) com o denomi-
nador da função de transferência de 2a ordem padrão. Os ganhos são
dados por:
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Figura 7 � Malha de controle de velocidade
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Fonte: adaptado de (STOPA, 1997)

Kiω =
ω2
nTm
Km

(3.26)

Kpω =
2ξωnTm − 1

Km
(3.27)

Tm =
J

B
(3.28)

Km =
P

2B
(3.29)

Para determinar o valor numérico de Kpω e Kiω é necessário
�xar ξ e ωn. O valor de ξ, conforme procedimento adotado em (STOPA,
1997), é ajustado de acordo com o critério de amortecimento ótimo
(ξ =

√
2/2) ao passo que ωn pode ser obtido �xando-se o tempo de

acomodação ts = 4/ξωn de acordo com a resposta transitória desejada.
No Capítulo de simulação numérica será veri�cado que este

método de ajuste dos controladores responde de forma satisfatória aos
requisitos de projeto. Porém na prática, veri�cou-se que o ganho do
integrador (Ki) deve ser menor que o ganho proporcional (Kp), pois
caso contrário o motor apresenta elevados picos de corrente na sua
partida. O método proposto por (STOPA, 1997) sempre resulta em um
Ki maior que o Kp. 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 função de
transferência do compensador (Gc(s)) é dada por:

Gc (s) =
Kp (s+ xi)

s
(3.30)
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sendo que o zero - xi - é colocado muito próximo da origem, de modo que
o mesmo e o integrador praticamente se anulam. Assim, reescrevendo
o zero de (3.30):

xi =
Ki

Kp
(3.31)

Para o presente trabalho foi considerada a seguinte relação:

Ki

Kp
= 0.015 (3.32)

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

Gc (s) =
Kp (s+ 0.015)

s
∼= Kp (3.33)

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

Kp =

(
ω2
n −

1

TsTp

)
TsTp
Ks

(3.34)

O ganho Ki é facilmente obtido ao manipular (3.32):

Ki = 0.015Kp (3.35)

Deste modo o ganho Kp é maior em relação a Ki, e o problema
de picos de corrente anteriormente relatado, foi solucionado na prática,
onde veri�cou-se uma partida suave do MIT.
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4 CONTROLE PI-MQR ADAPTATIVO

Neste capítulo será abordado o método pelo qual os parâme-
tros elétricos, que mais in�uenciam no controle vetorial do motor de
indução, serão estimados. Após a estimação dos parâmetros, os ganhos
dos controladores serão então atualizados com o objetivo de manter as
características nominais de projeto, sem perda de e�ciência.

O princípio dos Mínimos Quadrados (MQ) foi formulado por
Karl Friedrich Gauss ao �nal do século XVIII para prever a trajetória de
planetas e cometas a partir das observações realizadas. K. F. Gauss es-
tabeleceu que os parâmetros desconhecidos de um modelo matemático
deveriam ser selecionados de modo que �o valor mais provável das
grandezas desconhecidas é a que minimiza a soma dos quadrados da
diferença entre os valores atualmente observados e os valores calcu-
lados multiplicados por números que medem o grau de precisão, onde
quanto mais precisa a medida, maior a sua ponderação� (ASTROM; WIT-

TENMARK, 1995).
A qualidade da estimação é dependente da natureza do ruído,

da estrutura do modelo, do tipo de aplicação e da �riqueza� da infor-
mação contida nas medidas. Tanto a implementação o�ine quanto a
online do estimador são apresentadas e os seus respectivos aspectos
computacionais são avaliados (COELHO; COELHO, 2004).

4.1 REPRESENTAÇÕES EM TEMPO DISCRETO

Existem algumas representações matemáticas que são especial-
mente adequadas à identi�cação de sistemas usando-se algoritmos co-
nhecidos para a estimação dos parâmetros (AGUIRRE, 2007). O objetivo
desta seção é apresentar de forma generalizada, algumas representações
que são possíveis de serem utilizadas pelos mínimos quadrados.

Considere o seguinte modelo geral:

A (q) y (k) =
B(q)

F (q)
u(k) +

C(q)

D(q)
ν(k) (4.1)

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

y(k) =
B(q)

F (q)A(q)
u(k) +

C(q)

D(q)A(q)
ν(k) (4.2)

A Equação (4.2) pode ser representada de uma forma mais
compacta, dada por:
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y(k) = H(q)u(k) +G(q)ν(k) (4.3)

sendo q−1 o operador de atraso, de forma que y(k)q−1 = y(k− 1), ν(k)
ruído branco e A(q), B(q), C(q), D(q) e F (q) os polinômios de�nidos
a seguir:

A(q) = 1− a1q−1 − . . .− anyq−ny

B(q) = b1q
−1 + . . .+ bnuq

−nu

C(q) = 1 + c1q
−1 − . . .+ cnν q

−nν

D(q) = 1 + d1q
−1 − . . .+ dndq

−nd

F (q) = 1 + f1q
−1 − . . .+ fnf q

−nf

(4.4)

As funções H(q) e G(q) normalmente são referidas com as
funções de transferência do processo e do ruído, respectivamente. Ou
seja, H(q) é o resultado de substituir q = z3 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 funções de transferência do processo e ruído são G(q) e H(q), res-
pectivamente. Nas subseções a seguir serão de�nidos alguns modelos
comuns na área de identi�cação de sistemas e controle adaptativo. Vale
ressaltar que tais modelos utilizam uma nomenclatura não-formal, ou
seja, misturam em uma mesma equação z (frequência) 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)
polinômios arbitrários, resultando em

A(q)y(q) = B(q)u(k) + ν(k) (4.5)

Uma vez que o ruído ν(k) aparece diretamente na equação,
o modelo ARX é normalmente classi�cado como pertencendo à classe
de modelos de erro na equação. O modelo (4.5) pode ser reescrito da
seguinte forma:
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y(k) =
B(q)

A(q)
u(k) +

1

A(q)
ν(k) (4.6)

o que coloca em evidência as funções de transferência do sistemaH(q) =
B(q)/A(q) e de ruído C(q)/[D(q)A(q)] = 1/A(q), conforme pode ser
visualizado na Figura 8.

Figura 8 � Representação esquemática de modelo ARX

1
A(q)B(q)

u(k) y(k)

ν(k)

+

+

Fonte: adaptado de (AGUIRRE, 2007)

4.1.2 Modelo ARMAX

O modelo auto-regressivo com média móvel e entradas exó-
genas (Autoregressive Moving Average with Exogenous 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) polinômios arbitrários, resul-
tando em

A(q)y(k) = B(q)u(k) + C(q)ν(k) (4.7)

ou alternativamente,

y(k) =
B(q)

A(q)
u(k) +

C(q)

A(q)
ν(k) (4.8)

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

À semelhança do ARX, o ARMAX pertence à classe de modelos
de erro na equação. No presente caso, o erro na equação é modelado
como um processo de média móvel (MA), e o ruído adicionado à saída,
e(k), é representado como ruído branco �ltrado pelo (Autoregressive
Moving Average (ARMA)), C(q)/A(q).
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Figura 9 � Representação esquemática de modelo ARMAX

1
A(q)B(q)

u(k) y(k)

ν(k)

+

+

C(q)

Fonte: adaptado de (AGUIRRE, 2007)

4.1.3 Modelo ARMA

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

A(q)y(k) = C(q)ν(k) (4.10)

ou alternativamente,

y(k) =
C(q)

A(q)
ν(k) (4.11)

y(k) = G(q)ν(k) (4.12)

sendo G(q) a função de transferência do ruído, ou seja, ela quanti�ca
como o processo aleatório branco ν(k) afeta a saída y(k).

Foi dito que um modelo ARMA não tem entradas externas. De
certa forma isso é verdadeiro, pois tomou-se u(k) = 0, mas, por outro
lado, é possível interpretar o processo aleatório ν(k) como a entrada do
sistema. Nesse caso interpreta-se a saída y(k) como uma versão �ltrada
da �entrada� ν(k) usando o �ltro G(q). Modelos ARMA são comumente
usados como modelos de séries temporais, ou seja, situações em que
somente se tem um sinal, y(k). Nesses casos, estima-se G(q) usando-se
tal sinal e mais uma realização de ν(k) tomada de uma distribuição
de probabilidade ou utilizam-se os próprios resíduos ξ(k) do modelo
estimado no lugar de ν(k).
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4.1.4 Modelos de Erro na Saída

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

y(k) =
B (q)

F (q)
u (k) + ν(k) (4.13)

sendo que o fato do ruído branco ν(k) ser diretamente adicionado à
saída justi�ca o nome desta classe de modelos.

Figura 10 � Representação esquemática de modelo de erro na saída

B(q)
F (q)

w(k)u(k) y(k)

ν(k)

+

+

Fonte: adaptado de (AGUIRRE, 2007)

4.2 ESTIMAÇÃO EM BATELADA E ESTIMAÇÃO RECURSIVA

A estimação de parâmetros em batelada (batch) e a estimação
recursiva são duas possíveis variações de algoritmos que podem ser
utilizadas pelo método de mínimos quadrados.

No primeiro método, excita-se o sistema e os dados de en-
trada e saída são armazenados para utilização a posteriori. Já no se-
gundo, a cada período de amostragem, novas medidas dos sinais de
entrada e saída tornam-se disponíveis e são processadas em tempo
real, fornecendo-se assim estimativas dos parâmetros a cada período
de amostragem, ou seja, recursivamente (AGUIRRE, 2007).

Os algoritmos recursivos (MQR) utilizam pouca memória e pe-
queno esforço computacional. Tal método é útil quando os parâmetros
do processo variam lentamente em função de não linearidades, des-
gastes, aquecimento, falhas, dentre outros. Tais algoritmos são também
úteis na resolução de problemas numéricos cuja solução em batelada se-
ria difícil.
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Devido ao menor esforço computacional, utilização de pouca
memória e as características dos parâmetros elétricos do motor de in-
dução serem alteradas de forma progressiva e lenta, o algoritmo de
estimação recursiva foi a metodologia escolhida para ser empregada na
prática neste trabalho. Contudo na próxima seção, será abordada a
teoria dos mínimos quadrados em batelada com o objetivo de expor em
quais pontos a mesma se diferencia em relação à estimação recursiva.

4.3 ESTIMADOR VIA MÍNIMOS QUADRADOS EM BATELADA

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

y(k) + a1y(k − 1) + · · ·+any(k − n) = b0u(k − 1)

+ · · ·+bm−1u(k −m)
(4.14)

onde: a1 até an e b0 até bm são os parâmetros do modelo na forma de
uma equação a diferenças.

Para a estimação dos parâmetros, que podem ser variantes no
tempo, a expressão dada em (4.14) pode ser escrita como:

y(k) = ϕϕϕTθθθ (4.15)

No qual o vetor de�nido acima como θθθ é o vetor com os ele-
mentos desconhecidos a serem estimados e ϕϕϕ é um vetor das medidas
de saída e de entrada do processo:

ϕϕϕT =
[
−y(k − 1) · · · −y(k − n)

u(k − 1) · · · u(k −m)
]T (4.16)

θθθ =
[
a1 · · · an b0 · · · bm−1

]T (4.17)

Em (4.15) foi considerado que os vetores θθθ e ϕϕϕ representam a
saída y(k) �elmente. Porém, na estimação tipicamente assumi-se que
ocorre uma aproximação da saída de modo que existe um erro ε ao se
aproximar o valor observado y(k) com os vetores θθθ e ϕϕϕ. A inclusão
deste erro pode ser veri�cado a seguir:

ŷ(k) = ϕϕϕT θ̂θθ (4.18)



74

y(k) = ϕϕϕT θ̂θθ + ε(k) (4.19)

onde θ̂θθ signi�ca que é o vetor de variáveis estimadas.
Desta forma pode-se escrever:

ε(k) = y(k)−ϕϕϕT θ̂θθ = y(k)− ŷ(k) (4.20)

Reescrevendo (4.20) de uma forma vetorial:

ε(k) = YYY −ΦΦΦθ̂θθ (4.21)

De forma óbvia deseja-se que o erro seja o menor possível para
que a saída estimada se aproxime ao máximo da real. De acordo com
(4.21) é interessante que θ̂θθ seja um vetor tal que reduza o erro a um
valor mínimo. Por isso para tornar a resposta mais precisa, de�ne-se o
somatório do quadrado dos erros que nada mais é do que um índice que
quanti�ca a qualidade de ajuste de ΦΦΦθ̂θθ ao vetor de saída YYY (AGUIRRE,
2007), conhecida como função custo:

JMQ =

k∑
i=1

ε(i)2 = εεεTεεε (4.22)

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

JMQ =
(
YYY −ΦΦΦθ̂θθ

)T (
YYY −ΦΦΦθ̂θθ

)
(4.23)

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

JMQ =
[
YYY T − (ΦΦΦθ̂θθ)T

] (
YYY −ΦΦΦθ̂θθ

)
=
(
YYY T − θ̂θθ

T
ΦΦΦT
)(

YYY −ΦΦΦθ̂θθ
)
(4.24)

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

JMQ = YYY TYYY − YYY TΦΦΦθ̂θθ − θ̂θθ
T

ΦΦΦTYYY + θ̂θθ
T

ΦΦΦTΦΦΦθ̂θθ (4.25)

Como a função custo (JMQ) deve ser minimizada, a mesma
deve ser derivada parcialmente em relação a θ̂θθ e igualada a zero, con-
forme mostrado a seguir:
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∂JMQ

∂θ̂θθ
= −ΦΦΦTYYY −ΦΦΦTYYY + 2ΦΦΦTΦΦΦθ̂θθ = 0 (4.26)

É preciso ainda analisar a segunda derivada de (4.25) para
veri�car se é um ponto de mínimo, ou seja, a segunda derivada deve
ser maior que zero. Assim é obtida a seguinte relação:

∂2JMQ

∂θ̂θθ
2 = 2ΦΦΦTΦΦΦ > 0 (4.27)

A Equação (4.27) sempre será verdadeira, pois 2ΦΦΦTΦΦΦ é positiva
(AGUIRRE, 2007). Assim o vetor de parâmetros estimados será dado
por:

θ̂θθ =
(
ΦΦΦTΦΦΦ

)−1
ΦΦΦTYYY (4.28)

A Equação (4.28) minimiza o somatório dos erros ao quadrado,
ou seja, minimiza a função de custo. Esta equação é conhecida como
estimador de mínimos quadrados clássico e depende do vetor de dados
regressivo e da saída do processo. A estimação dos parâmetros de (4.28)
é dependente de todos os dados do vetor de regressores e da saída, para
realizar estimação. Assim o método dos mínimos quadrados é capaz de
estimar os parâmetros, tendo de�nido a estrutura do modelo, de uma
só vez, ou seja, em batelada. No entanto, na prática, normalmente
em sistemas embarcados, os dados são medidos e disponibilizados se-
quencialmente a cada período de amostragem sem o armazenamento de
todos os dados passados. Nota-se também a necessidade de realizar in-
versão de matrizes a cada período de amostragem. O armazenamento e
a inversão 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 utilização da técnica dos mí-
nimos quadrados recursivos.

4.4 ESTIMADOR VIA MÍNIMOS QUADRADOS RECURSIVOS

Métodos de identi�cação baseados em um conjunto de medidas,
como é o caso do algoritmo batch, podem ser inadequados para a apli-
cação em tempo real. Na implementação de um controle adaptativo,
o algoritmo do estimador de parâmetros tipicamente é iterativo, com
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o modelo do sistema sendo atualizado a cada período de amostragem,
quando novas medidas estão disponíveis (adequar-se às características
do processo controlado ou ressintonizar-se caso existam variações na
dinâmica do processo) (COELHO; COELHO, 2004).

O desenvolvimento para obtenção do estimador de Mínimos
Quadrados Recursivos (MQR) segue o estudo apresentado em (COELHO;
COELHO, 2004) e (AGUIRRE, 2007). As equações do MQR são derivadas
de (4.28). O objetivo do MQR é estimar os parâmetros da planta de
uma forma que esta estimação não dependa do armazenamento de to-
dos os dados e nem da inversão de matrizes. Assim (4.28) pode ser
reescrita da seguinte forma:

θ̂θθ(k) =
[
ϕϕϕT (k)ϕϕϕ(k)

]−1
ϕϕϕT (k)y(k) = PPP (k)ϕϕϕT (k)y(k) (4.29)

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

PPP−1(k) = ϕϕϕT (k)ϕϕϕ(k) =

k∑
i=1

ϕ(i)ϕT (i) (4.30)

onde o somatório representa todos os elementos do resultado da multi-
plicação das matrizes de regressores.

Após algumas manipulações no somatório tem-se:

PPP−1(k) =

k−1∑
i=1

ϕ(i)ϕT (i) +ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k) = PPP−1(k − 1)

+ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k)

(4.31)

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

θ̂θθ(k) = PPP (k)ϕϕϕT y(k) = PPP (k)

k∑
i=1

ϕ(i)y(i)

= PPP (k)

(
k−1∑
i=1

ϕ(i)y(i) +ϕϕϕ(k)y(k)

) (4.32)

O termo do primeiro somatório de (4.32) é reescrito em termos
de medidas k − 1 passando a ser:
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θ̂θθ(k − 1) = PPP (k − 1)

k−1∑
i=1

ϕ(i)y(i) (4.33)

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

k−1∑
i=1

ϕ(i)y(i) = PPP−1(k − 1)θ̂θθ(k − 1)

= PPP−1(k)θ̂θθ(k − 1)−ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k)θ̂θθ(k − 1)

(4.34)

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

θ̂θθ(k) = PPP (k)
[
PPP−1(k)θ̂θθ(k − 1)−ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k)θ̂θθ(k − 1) +ϕϕϕ(k)y(k)

]
= θ̂θθ(k − 1) +PPP (k)ϕϕϕ(k)

[
y(k)−ϕϕϕT (k)θ̂θθ(k − 1)

]
= θ̂θθ(k − 1) +LLL(k)

[
y(k)−ϕϕϕT (k)θ̂θθ(k − 1)

] (4.35)

onde:

LLL(k) = PPP (k)ϕϕϕ(k) (4.36)

Observa-se que (4.35) é mais simples que (4.29), pois o cálculo
do vetor de parâmetros de θ̂θθ(k) depende de dados no instante anterior
(k− 1), dos dados de saída do processo atual e da matriz PPP (k). Entre-
tanto, ainda é incômodo tratar de inversão de matrizes a cada período
de amostragem, pois conforme foi citado anteriormente, a maioria dos
sistemas de controle são embarcados não suportam um alto custo com-
putacional. Tal inconveniente pode ser resolvido reescrevendo a matriz
PPP (k) utilizando uma propriedade de inversão de matrizes, que é dada
por:

(AAA+BCDBCDBCD)
−1

= AAA−1 −AAA−1BBB
(
CCC−1 +DDDAAA−1BBB

)−1
DDDAAA−1 (4.37)

Para a aplicação da propriedade dada em (4.37), a matriz PPP (k)
pode ser reescrita da seguinte forma:
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PPP (k) =
[
ϕϕϕT (k − 1)ϕϕϕ(k − 1) +ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k)

]−1
=
(
PPP−1(k − 1) +ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k)

)−1 (4.38)

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

PPP (k) = PPP (k − 1)−PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)

×
[
III +ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)

]−1
ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)

(4.39)

onde: AAA = PPP−1(k − 1); BBB = ϕϕϕ(k); CCC = III e DDD = ϕϕϕT (k).
Substituindo o resultado obtido em (4.39) em (4.36) chega-se

ao cálculo de LLL(k) que é dado por:

LLL(k) = PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)
[
III +ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)

]−1 (4.40)

Observa-se que novamente é necessário inverter matrizes para
o cálculo de LLL(k). No entanto para processos com apenas uma variável
de saída, o resultado da parte de (4.40) que deve ser invertida é um
escalar. Desta forma, tal fato simpli�ca os cálculos e diminui o custo
computacional para sistemas embarcados. Portanto, com o resultado
alcançado pela manipulação algébrica e matricial das equações traba-
lhadas, chega-se a forma recursiva de obtenção do vetor de estimação
θ̂θθ(k):

LLL(k) =
PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)

1 +ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)
(4.41)

θ̂θθ(k) = θ̂θθ(k − 1) +LLL(k) [y(k)− ŷ(k)] (4.42)

PPP (k) = PPP (k − 1)− PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)

1 +ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)

=
(
III −LLL(k)ϕϕϕT (k)

)
PPP (k − 1)

(4.43)

Nas Equações (4.41), (4.42) e (4.43), LLL é conhecido como ganho
do �ltro de Kalman ou ganho do estimador ePPP é a matriz de covariância
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dada pela inversa da transposta da matriz dos regressores multiplicada
por ela mesma.

A matriz de covariância atualiza a amplitude do erro de es-
timação. Seus elementos normalmente decrescem a cada período de
amostragem. Esta matriz é de�nida positiva e tem sua dimensão dada
pelo número de parâmetros estimados.

4.5 FATOR DE ESQUECIMENTO

Quando o sistema não varia no tempo, é razoável atribuir o
mesmo peso às observações, como os estimadores anteriormente co-
mentados fazem. Entretanto, se o sistema a ser identi�cado varia no
tempo, as observações mais recentes precisam ser mais in�uentes na
estimação dos parâmetros, uma vez que elas contêm informação mais
atualizada. Assim sendo, quando o problema em questão é o de estimar
os parâmetros de um sistema que está variando no tempo, não basta
implementar o estimador de forma recursiva, mas também é necessário
ponderar de maneira diferenciada as observações disponíveis (AGUIRRE,
2007).

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

JMQ =

k∑
i=1

[
y(k)−ϕϕϕT θ̂θθ

]2
(4.44)

O algoritmo dos MQR padrão minimiza o funcional apresen-
tado em (4.22) e pondera cada erro de estimação igualmente. Assim,
para ponderar mais as informações mais recentes o critério dos MQR
pode ser alterado para minimizar o funcional modi�cado,

JMQ =

k∑
i=1

λk−i
[
y(k)−ϕϕϕT θ̂θθ

]2
(4.45)

onde λ é chamado de fator de esquecimento. Se λ = 1, tem-se o MQR
padrão. Na prática usa-se valores na faixa 0, 9 ≤ λ ≤ 1. Deste modo,
as medidas antigas são exponencialmente �esquecidas� e maior ênfase
é atribuída as medidas mais recentes. O algoritmo de estimação dos
MQR com fator de esquecimento apresenta a seguinte forma recursiva
(AGUIRRE, 2007):

LLL(k) =
PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)

λ+ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)
(4.46)
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θ̂θθ(k) = θ̂θθ(k − 1) +LLL(k) [y(k)− ŷ(k)] (4.47)

PPP (k) =
1

λ

[
PPP (k − 1)− PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)

1 +ϕϕϕT (k)PPP (k − 1)ϕϕϕ(k)

]
=

1

λ

[(
III −LLL(k)ϕϕϕT (k)

)
PPP (k − 1)

] (4.48)

Apresenta-se a seguir as etapas que devem ser seguidas na iden-
ti�cação recursiva em processos SISO (MATOS, 2013):

I. Inicializar a matriz de covariância;
II. Armazenar a ação de controle e saída do processo em um instante
k;
III. Calcular o ganho do estimador dado por (4.46);
IV. Determinar o vetor de parâmetros estimados do modelo;
V. Atualizar a matriz de covariância dada por (4.48);
VI. Aguardar o período de amostragem e retornar a etapa (II).

4.6 IDENTIFICAÇÃO DOS PARÂMETROS ELÉTRICOS DO MO-
TOR DE INDUÇÃO TRIFÁSICO

Nas seções anteriores que trataram da modelagem do motor de
indução, foram apresentadas, considerando algumas hipóteses simpli�-
cadoras referentes às não idealidades encontradas na prática, modelos
dinâmicos não lineares que descrevem a relação dinâmica entre tensões,
correntes e posição mecânica.

O método de mínimos quadrados desenvolvidos neste trabalho,
deve ser aplicado em sistemas lineares, fato que limita sua utilização no
motor de indução, uma vez que este é uma planta não linear. Porém,
utilizando-se alguns métodos de transformação de coordenadas, pode-
se obter uma relação linear entre os �uxos estatóricos e as correntes
estatóricas, ambos no sistema de coordenadas que gira com o rotor
(FERRARI, 2006) e (COUTO, 2013). A relação linear é dada pela função
de transferência a seguir (FERRARI, 2006):

φφφsab
IIIsab

=

(
LsLr − L2

sr

)
s+ LsRr

Lrs+Rr
(4.49)

onde ab denota o eixo do sistema que gira com o rotor, φφφsab é o �uxo
de estator em coordenadas rotóricas e IIIsab é a corrente de estator em
coordenadas rotóricas.
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Observa-se que na prática é comum o uso de sensores para a
medição dos sinais de corrente e velocidade. Entretanto, a obtenção
do �uxo por meio de medição é algo de alta complexidade, pois exi-
ge a instalação de dispositivos transdutores no interior da máquina,
tornando-a assim menos robusta e elevando os custos. De forma alter-
nativa, é possível a utilização de estimadores para reconstruir os sinais
de �uxo.

Pode-se estimar o �uxo em coordenadas estacionárias e em
seguida realizar uma transformação de coordenadas, de modo que este
�que no referencial de rotor. Assim, chega-se nas seguintes expressões:

IIIsab = KKKαβ
ab III

s
αβ (4.50)

φφφsab = KKKαβ
ab φφφ

s
αβ (4.51)

onde KKKαβ
ab é a matriz transformação do sistema de coordenadas esta-

cionário para o sistema de coordenada que gira com o rotor.

4.6.1 Discretização de Sistemas Contínuos

Para a aplicação do método dos mínimos quadrados para iden-
ti�car um sistema dinâmico, primeiramente é necessário conhecer a
equação à diferenças que descreve o comportamento do modelo. Por
isso, torna-se indispensável a utilização de um método para discretizar
a função transferência dada em (4.49). O método escolhido para rea-
lizar tal tarefa é desenvolvido em (HEMERLY, 2000), sendo conhecido
como Transformação Bilinear ou Transformação de Tustin.

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

z = esT (4.52)

A Equação (4.52) expandida em série de Taylor torna-se:

s =
ln (z)

T
∼=

2

T

[
z − 1

z + 1
+

(z − 1)
3

3 (z + 1)
3 +

(z − 1)
5

5 (z + 1)
5 + . . .

]
(4.53)

O procedimento adotado na literatura é realizar o truncamento
no primeiro termo de (4.53). Assim a expressão torna-se:
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s ∼=
2

T

z − 1

z + 1
(4.54)

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

H(z) = G(s) |s= 2
T
z−1
z+1

(4.55)

4.6.2 Aplicação da Discretização em uma Planta Contínua

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

G (s) =
d0s+ d1
s+ a

(4.56)

onde a, d0 e d1 são os coe�cientes contínuos do modelo.
Ao aplicar a de�nição dada em (4.54) ao modelo (4.56), tem-se:

H(z) =
2d0+d1T
aT+2 z + d1T−2d0

aT+2

z + aT−2
aT+2

(4.57)

Considerando a estimação de um sistema discreto generalizado
por:

H(z) =
b0z + b1
z + f

(4.58)

onde b0, b1 e f são os coe�cientes discretos do modelo.
Comparando (4.57) com (4.58), tem-se:

b0 =
2d0 + d1T

aT + 2
(4.59)

b1 =
d1T − 2d0
aT + 2

(4.60)

f =
aT − 2

aT + 2
(4.61)
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Pode-se veri�car nas expressões (4.59), (4.60) e (4.61) que elas
contêm as relações entre os coe�cientes discretos e contínuos do modelo.
Uma vez que o processo de identi�cação consiste na determinação dos
coe�cientes discretos e é necessário o conhecimento dos coe�cientes con-
tínuos para o cálculo dos parâmetros, convêm reescrever (4.59), (4.60)
e (4.61) de forma a explicitar os coe�cientes contínuos, então:

d̂0 =
(âT + 2) (b0 − b1)

4
(4.62)

d̂1 =
b0 (âT + 2)− 2d̂0

T
(4.63)

â =
2

T

1 + f

1− f (4.64)

Neste caso, nota-se que, após a identi�cação dos parâmetros
discretos do modelo, pode-se aplicar as expressões (4.62), (4.63) e (4.64)
para determinar os coe�cientes contínuos estimados (d̂0, d̂1 e â) do
modelo.

4.6.3 Identi�cação do Motor de Indução Utilizando o Con-
ceito de Classe de Motores

De acordo com IEEE-112 (1996), pode-se classi�car os mo-
tores de indução conforme suas características Torque vs Velocidade
em função da corrente de partida, acrescentando a seguinte expressão:

Lsσ = kcLrσ (4.65)

onde kc, assume um valor de acordo com a classi�cação do motor se-
gundo a National Electrical Manufacturers Association (NEMA):

• kc = 1 para motores de classes A, D e de rotor bobinado;
• kc = 2

3 para motores de classe B;
• kc = 3

7 para motores de classe C.

De acordo com (FERRARI, 2006), Lsσ e Lrσ são iguais a:

Lsσ = Ls − Lsr (4.66)
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Lrσ = Lr − Lsr (4.67)

Sendo assim, utilizando as de�nições (4.65), (4.66) e (4.67),
pode-se reescrever a função transferência (4.49) da seguinte forma:

φφφsab
IIIsab

=
[(Ls − Lsr)(Ls + kcLsr)] s+ kcRrLs

[Ls + (kc − 1)Lsr] s+ kcRr
(4.68)

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

d0 =
(Ls − Lsr)(Ls + kcLsr)

Ls + (kc − 1)Lsr
(4.69)

d1 =
kcRrLs

Ls + (kc − 1)Lsr
(4.70)

a =
kcRr

Ls + (kc − 1)Lsr
(4.71)

Desde de que a constante kc seja conhecida. Apenas três parâ-
metros são desconhecidos e podem ser determinados a partir de méto-
dos de identi�cação propostos. São eles: Ls, Lsr e Rr. A partir das
estimativas de a, d0 e d1, pode-se obter os parâmetros do motor através
das seguintes relações:

L̂s =
d̂1
â

(4.72)

L̂sr =
(kc − 1)

(
L̂s − d̂0

)
+K1

2kc

(4.73)

R̂r =
â
[
L̂s + (kc − 1)L̂sr

]
kc

(4.74)

L̂r =
L̂s + (kc − 1)L̂sr

kc
(4.75)

onde K1 =

√[
(kc − 1)

(
d̂0 − L̂s

)]2
+ 4kcL̂s

(
L̂s − d̂0

)
.

Desta forma, com os parâmetros de (4.72) a (4.75) estimados, é
possível adaptar os ganhos dos controladores de correntes anteriormente
descritos, colocando-se em prática assim o PI-MQR adaptativo.
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5 SIMULAÇÃO NUMÉRICA

Nesta seção será analisado o comportamento do MIT em termos
de simulação numérica, visto que as etapas de modelagem do motor e
de controle vetorial aplicado ao mesmo já foram detalhadas nos capítu-
los iniciais deste trabalho. A identi�cação das características elétricas
do motor, aplicando o MQR também será aqui avaliada de modo a vali-
dar a teoria apresentada até o presente momento. As simulações foram
realizadas no ambiente Matlab/Simulink, o que facilita a implemen-
tação prática, visto que a plataforma dSPACE utilizada neste estudo é
baseada em tal ambiente.

Para simular a dinâmica do motor, as equações 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 especi�cações técnicas:

• Tensão nominal: 220/380 [V];
• Corrente nominal: 8, 09/4, 68 [A];
• Potência nominal: 3, 0 [cv];
• Conjugado nominal: 12, 0 [Nm];
• Velocidade nominal: 1710 [rpm];
• Pares de polos: 2;
• Classe do motor: A.

A classe do MIT do laboratório da Udesc é a N (conforme NBR
17094-1) o que equivale a classe A da NEMA, pois ambas as normas
mencionam as mesmas características de torque e corrente de partida
além do escorregamento em operação. Os resultados das simulações
são apresentados nas próximas seções.

5.1 MÍNIMOS QUADRADOS RECURSIVOS (MQR)

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

A Figura 11 apresenta os resultados das indutâncias de estator
(Ls), de rotor (Lr) e mútua (Lsr). Já a Figura 12 apresenta a estimação
da resistência de rotor (Rr) do MIT. Os resultados obtidos estão pró-
ximos dos valores obtidos em trabalhos anteriores desenvolvidos com
o mesmo motor, validando assim, o método proposto de estimação e
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dando credibilidade para a aplicação prática na bancada.

Figura 11 � Estimação das indutâncias

0 10 20 30 40 50 60 70 80
0

0.05

0.1

0.15

0.2

0.25

0.3

0.35

 

 

X: 59.37
Y: 0.2632

Tempo [s]

In
du

tâ
nc

ia
 [H

]

X: 74.78
Y: 0.2749

Ls
Lr
Lsr

Fonte: produção do próprio autor

Figura 12 � Estimação da resistência rotórica
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5.2 PI NÃO-ADAPTATIVO

Para ter uma base de comparação entre os controladores de
ganhos �xos e os adaptativos, foi realizada uma simulação onde os
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ajustes dos compensadores não variam. Foram relatadas duas pro-
postas de cálculos paraKi eKp 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 referên-
cias, sendo que a mesma convergiu em todos os casos. A Figura 14
também apresenta a mesma dinâmica, porém com a sintonia dos com-
pensadores baseada na ideologia de (MAYA; LEONARDI, 2011). Ambas
ilustrações não apresentam diferenças visíveis, e mostram resultados
satisfatórios em relação ao controle de velocidade do MIT.

Figura 13 � Velocidade simulada e referência segundo (STOPA, 1997)
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Figura 14 � Velocidade simulada e referência segundo (MAYA;

LEONARDI, 2011)
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As Figuras 15 e 16 mostram a tensão trifásica dos projetos
simulados. Observa-se que a amplitude das tensões ajustadas pelo
método de (MAYA; LEONARDI, 2011) são menores em relação a do
(STOPA, 1997). Com isto, conclui-se que os controladores apresentam
um menor esforço para atingir a mesma referência imposta para as
simulações, e o método de (MAYA; LEONARDI, 2011), além de solucionar
os problemas de picos de corrente na partida do motor, mostra-se mais
e�ciente.

Figura 15 � Tensão trifásica segundo (STOPA, 1997)
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Figura 16 � Tensão trifásica segundo (MAYA; LEONARDI, 2011)
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As Figuras 17 e 18 também apresentam os sinais de tensão no
referencial síncrono bifásico (dq), que posteriormente são transformados
para o referencial estacionário trifásico que alimentam o motor. Essas
�guras seguem a mesma ideia das duas anteriores, sendo fácil notar a
menor amplitude dos controladores ajustados pelo método de (MAYA;

LEONARDI, 2011).

Figura 17 � Ação de controle segundo (STOPA, 1997)
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Figura 18 � Ação de controle segundo (MAYA; LEONARDI, 2011)
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A Figura 19 mostra um elevado pico de corrente no início da
simulação, problema semelhante foi detectado na bancada durante o
acionamento do MIT. Já a Figura 20 não tem valores elevados ao iniciar
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sendo o valor de corrente aproximadamente constante durante toda a
simulação.

Figura 19 � Corrente bifásica (dq) segundo (STOPA, 1997)
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0 10 20 30 40 50 60 70 80
−10

0

10

20

30

40

50

60

Tempo [s]

C
or

re
nt

e 
[A

]

 

 

ids
iqs

(b) Corrente em regime permanente

20 30 40 50 60 70 80
−0.5

0

0.5

1

1.5

2

Tempo [s]

C
or

re
nt

e 
[A

]

 

 

ids
iqs

Fonte: produção do próprio autor



91

Figura 20 � Corrente bifásica (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 não-adaptativo em relação
à velocidade, porém os esforços são menores, tanto em tensão quanto
em corrente. Desta forma, além das vantagens das ações de controle,
o controle adaptativo tem uma maior robustez, sendo o mesmo mais
e�ciente em relação aos controladores de ganhos �xos.

Figura 21 � Velocidade com controle adaptativo
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Figura 22 � Tensão trifásica com controle adaptativo
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Figura 23 � Ação de controle adaptativa
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Figura 24 � Corrente bifásica (dq)
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6 APLICAÇÃO PRÁTICA

Neste capítulo serão apresentados os resultados experimentais
obtidos na bancada de acionamentos do MIT no Laboratório de Pesquisa
em Acionamentos Elétricos (LAPAE), localizado no Departamento de
Engenharia Elétrica do Centro de Ciências Tecnológicas da UDESC/Jo-
inville. Em um primeiro momento serão introduzidos os componentes
que são utilizados na bancada e algumas de suas características e apli-
cações. Posteriormente serão realizadas análises dos resultados de forma
semelhante ao capítulo anterior.

6.1 PLATAFORMA DE ACIONAMENTO

Desenvolvida para possibilitar rápido desenvolvimento e pro-
totipação, 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 disponíveis para o hardware DS1103 em
Simulink, tem-se acesso aos drivers do dispositivo sem que seja necessá-
rio projetar um hardware especí�co ou programar manualmente algum
microprocessador (DSPACE, 2014) e (BENVENUTI, 2014).

Uma das principais características que fazem da DS1103 uma
ferramenta que permite um rápido 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/Saída) do
DS1103. Com esta biblioteca, um esquema de controle pode ser car-
regado no DS1103 em um procedimento automático para o usuário.
Desta maneira, o tempo investido para converter um sistema testado
através de simulações em Simulink a um código fonte de execução de
um sistema real, é signi�cativamente reduzido em comparação com um
desenvolvimento baseado em DSP (RUEDA, 2014).

A plataforma dSPACE DS1103 é um conjunto constituído ba-
sicamente por um processador principal (Master PowerPC - MPC ), o
qual executa o algoritmo e realiza a maioria dos cálculos necessários, e
por um processador secundário (Slave Digital Signal Processor - DSP),
que é responsável por tarefas especializadas, como a geração do PWM
por exemplo, isentando o MPC destas e liberando recursos para exe-
cução 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 são 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

Fonte: (RUEDA, 2014)

Cabe observar-se que o framework para plataforma DS1103
só �cará disponível no Simulink browser caso a hardkey, ou também
chamado de dongle da dSPACE esteja conectado ao PC. No caso do
computador do laboratório 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 disponíveis. A Figura 26, mostra o hardkey
e a placa slave (DS819).
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Figura 26 � Hardkey e placa de processamento-slave

Fonte: produção do próprio do autor

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

• 10 saídas PWM (5+5 complementares), para acionamento dos drivers
dos IGBT's;
• 6 canais independentes para encoders incrementais, possibilitando fa-
cilidade na medição da velocidade do MIT, além de 1 canal analógico
incremental;
• 16 conversores Analógico-Digital (AD) de 16 bits de resolução e 4
canais paralelos com entrada de ±10V ;
• 8 conversores Digital-Analógico (DA) com 16 bits de resolução com
saída de ±10V ;
• 32 saídas digitais com níveis de tensão Transistor-Transistor-Logic
(TTL)(5V) conversores DA;
• 20 saídas digitais com níveis de tensão TTL (5V);
• 1 Universal Asynchronous Receiver/Transmitter (UART) que possi-
bilita comunicação via RS232 e outra que possibilita via RS422.
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ControlDesk é o software de experimentação da DSPACE1103.
Por intermédio de ControlDesk podem ser desenvolvidas funções de ca-
libração, medição e diagnóstico do sistema de controle em tempo real
(DSPACE, 2012c). O supervisório ControlDesk é um aplicativo que
permite carregar aplicações na plataforma DS1103, gerar arquivos lay-
out onde se pode acessar variáveis em tempo real de execução tanto para
leitura, geração de grá�cos e armazenamento de sinais de velocidade,
correntes e outras variáveis da máquina. Torna possível a modi�cação
de parâmetros e ajuste de referência de controle. Este software também
permite acesso em tempo real aos canais AD, DA e PWM disponíveis
no hardware da DS1103, possibilitando assim que variáveis de interesse
ligadas a estes canais sejam monitoradas em tempo de execução (BEN-
VENUTI, 2014).

De modo geral, o ControlDesk dispõe de 4 modos de operação,
que são: edição, calibração, medição e gravação. No modo de edição
podem ser con�guradas as diferentes ferramentas de cada página de
programação (denominada layout) tais como tabelas, displays, elemen-
tos grá�cos, entre outros. Isto é realizado a partir de um arquivo com
a descrição completa de todas as variáveis do sistema (cuja extensão é
.sdf). Algumas das variáveis do sistema de controle permitem modi-
�cação do seu valor (denominadas como parameters em ControlDesk)
enquanto que outras variáveis são unicamente de leitura (denominadas
como outputs em ControlDesk). Assim sendo, a atribuição de um de-
terminado instrumento deve ser coerente com o tipo de variável a ser
utilizado (existem instrumentos de ControlDesk que permitem modi�-
cação das variáveis em tempo real, enquanto que outros instrumentos
unicamente permitem análise dos resultados). No modo de operação de
edição, o software ControlDesk não tem domínio sobre a DS1103. As-
sim, enquanto se estiver trabalhando na edição dos layouts, a DS1103
estará realizando as ações de controle que foram programadas no seu
uso anterior (RUEDA, 2014). Na Figura 27 é mostrado o ambiente do
supervisório ControlDesk.
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Figura 27 � Área de trabalho do ControlDesk

Fonte: (RUEDA, 2014)

A bancada de testes práticos 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
executável que será gravado na placa dSPACE DS1103. Esta mesma
placa, se encontra no interior de uma caixa de expansão que pode ser
visualizada na Figura 29, sendo esta última conectada ao computador
por um cabo de �bra ótica (conecta na placa DS819).
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Figura 28 � Diagrama da bancada de acionamentos

Fonte: produção do próprio autor

Figura 29 � Bancada de testes

Fonte: produção do próprio autor
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O painel de conexão (CP1103) é conectado por sua vez à caixa
de expansão. Este painel, recebe os sinais provenientes do encoder,
dos sensores de correntes (sinais analógicos) e saídas digitais (sensor
de curto-circuito, sensor de sobre-corrente, sensor de falta de fase ) do
inversor da WEG-CFW06. O encoder incremental utilizado possui 1024
pulsos por revolução e é conectado diretamente na CP1103 que possui 8
entradas especí�cas para este tipo de componente. O inversor possui 2
sensores de correntes do tipo shunt, que são 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: produção do próprio autor



101

Figura 31 � Detalhes do inversor CFW06

Fonte: produção do próprio autor

A placa de condicionamento de sinais pode ser melhor anali-
sada na Figura 32, realiza a inversão lógica dos sinais de PWM gerados
na placa slave situada no interior do computador. Esses sinais digitais
(0V e 5V) são invertidos antes de serem enviados ao inversor. Observa-
se também fusíveis ultra-rápidos na entrada do inversor, que tem por
objetivo proteger o módulo IGBT do CFW06, caso aconteça um pico
de corrente demasiadamente elevado.

Figura 32 � Elementos da bancada

Fonte: produção do próprio autor
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6.2 MÍNIMOS QUADRADOS RECURSIVOS (MQR)

Os resultados obtidos na prática foram muito próximos dos pre-
viamente simulados. A Figura 33 apresenta as indutâncias estimadas,
onde a indutância de estator (Ls) e de rotor (Lr) tem os valores iguais
e maiores que a indutância mútua (Lsr). Já a Figura 34 mostra o
valor da resistência de rotor (Rr), que foi o resultado que mais modi-
�cou em relação ao simulado. Pode-se explicar as pequenas diferenças
entre prática e simulação devido a aquisição dos sinais envolvidos na
estimação. É de conhecimento comum que a aquisição dos sinais expe-
rimentais sempre tem adição de ruído e consequentemente, re�ete nos
dados �nais obtidos. Na Tabela 1 é realizada uma comparação entre os
valores simulados e obtidos na prática.

Figura 33 � Indutâncias estimadas
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Figura 34 � Resistência estimada com controle adaptativo
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Tabela 1: Parâmetros do MIT - Obtidos via simulação e testes práticos

Parâmetros Simulação Prática
Rr(Ω) 2, 8520 3, 1480
Lr(H) 0, 2757 0, 2723
Ls(H) 0, 2576 0, 2723
Lsr(H) 0, 2629 0, 2710

Fonte: produção do próprio autor

Porém a diferença observada foi relativamente pequena, vali-
dando desta forma a teoria na bancada de testes do motor. Com o MQR
funcionando, foi possível então prosseguir no projeto e implementar o
controlador adaptativo, o qual será comentado nas seções seguintes.

6.3 PI NÃO-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 são todos utilizando os ajustes
comentados conforme (MAYA; LEONARDI, 2011). A Figura 35 mostra
a velocidade do motor para diferentes referências. Observa-se um ras-
treamento da velocidade de forma satisfatória, pois em todos os níveis
houve a convergência da mesma.
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Figura 35 � Velocidade e referência com controle não-adaptativo
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A Figura 36 mostra a tensão trifásica do projeto não-adaptativo.
Observa-se a não existência de picos abruptos de tensão e o ajuste con-
forme a mudança de referência da velocidade.

Figura 36 � Tensão trifásica com controle não-adaptativo
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A Figura 37 também apresenta os sinais de tensão, porém no
referencial síncrono bifásico (dq), que posteriormente são transformados
para o referencial estacionário trifásico que alimentam o motor.

Figura 37 � Tensão bifásica (dq) com controle não-adaptativo
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A Figura 38 apresenta a corrente trifásica do motor de indução.
Percebe-se que a mesma se mantem aproximadamente com amplitude
constante durante todo o ensaio, sem apresentar picos ou variações
abruptas.

Figura 38 � Corrente trifásica com controle não-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 não-adaptativo, sendo que
os esforços da ação de controle são reduzidos em relação ao controlador
de ganhos �xos. Assim, o controle PI-MQR torna-se vantajoso, pois há
uma redução no consumo de energia da máquina, aumentando desta
forma a sua e�ciência.

Figura 39 � Velocidade e referência com controle adaptativo
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Fonte: produção do próprio autor

Figura 40 � Tensão trifásica com controle adaptativo
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Figura 41 � Tensão bifásica (dq) com controle adaptativo
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Figura 42 � Corrente trifásica com controle adaptativo
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Na Figura 43 é apresentado a variação dos ganhos durante
o ensaio do motor. Percebe-se que as variações são pequenas, pois
o motor foi rodado sem carga, ou seja, as variações dos parâmetros
elétricos não são signi�cativas. Porém em um ambiente industrial, onde
o motor trabalha várias horas diariamente, com temperatura ambiente
elevada e com aplicação de cargas, as variações seriam mais visíveis e
o controle adaptativo se tornaria ainda mais vantajoso.
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Figura 43 � Ganhos
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6.5 TESTES PRÁTICOS DE 15 MINUTOS

Com o objetivo de observar o comportamento dos parâmetros
elétricos durante testes mais prolongados, foram realizadas análises
com o motor em operação durante 15 minutos seguidos. Tais testes
mostraram que os parâmetros elétricos não alteraram muito ao longo do
tempo, obtendo-se estimações muito semelhantes aos testes com menor
duração. Isto pode ser analisado nas Figuras 44 e 45, onde pode-se
observar, o �nal do ensaio de dois parâmetros monitorados ao longo de
15 minutos. Observou-se que se a máquina permanecer ligada por um
tempo maior, mas a referência de velocidade não variar, os parâmetros
elétricos também não alteram. Ocorre uma pequena mudança quando
a referência de velocidade é modi�cada.

Porém, sabe-se que em ambientes industriais onde o motor é
submetido a condições mais adversas, como aplicações de cargas, tem-
peraturas ambientes mais elevadas e tempo de funcionamento maiores,
pode haver uma mudança mais signi�cativa e as vantagens do controle
adaptativo podem ser ainda mais evidentes.
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Figura 44 � Indutância de rotor - Lr
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Figura 45 � Resistência de rotor - Rr
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7 CONCLUSÕES E CONSIDERAÇÕES FINAIS

O objetivo principal deste trabalho foi implementar uma meto-
dologia de identi�cação paramétrica utilizando uma teoria muito bem
aceita no meio acadêmico, que é 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 são dependentes diretamente dos parâmetros
elétricos do motor.

Inicialmente foi realizada uma pesquisa para justi�car a im-
portância de esforços para o desenvolvimento do acionamento do motor
de indução trifásico. Além disso, foi realizado um levantamento na li-
teratura em relação as técnicas de identi�cação paramétrica visando as
máquinas elétricas. Posteriormente, foi desenvolvida a dedução teórica
das equações diferenciais que representam o comportamento do mo-
tor de indução e as transformações que tornam possíveis a utilização
de equações bifásicas sem perder as características mecânicas 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 práticas.

Os resultados das simulações segundo a metodologia de ajustes
de (MAYA; LEONARDI, 2011) mostraram-se vantajosos em relação ao
método de (STOPA, 1997), visto que há uma melhora na e�ciência
energética, pois há uma menor potência envolvida (menor corrente e
tensão). A convergência da velocidade é veri�cada, de maneira muito
semelhante, em ambos os métodos de ajustes.

A plataforma de ensaios utilizando a dSPACE (DS1103) se
mostrou vantajosa em relação ao tempo e facilidade de implementação,
visto que as simulações realizadas em Simulink já �cam muito próximas
da linguagem empregada na prática, facilitando assim a obtenção dos
resultados com o sistema de controle rodando experimentalmente.

De maneira geral, o controle adaptativo se mostrou mais van-
tajoso em relação ao controle com ganhos �xos, pois embora, ambos
convergem para a referência imposta e rastream a mesma de forma
satistória, o controle PI-MQR aumenta a e�ciência 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 sugestões para continuação do trabalho desenvolvido
seguem abaixo:

• Realizar um estudo aplicando o controle adaptativo do ponto de vista
de e�ciência energética. Fazer uma comparação quantitativa da me-
lhora da e�ciência quando aplicado o PI-MQR em relação aos contro-
ladores com ganhos �xos;
• Migrar com as técnicas de identi�cação paramétrica para outros mo-
tores, como o servo ou motor de indução monofásico, entre outros;
• Estimação dos parâmetros elétricos do motor através de ensaios clás-
sicos (ensaio com o motor a vazio e com o rotor bloqueado), com o
objetivo de traçar um comparativo entre os métodos de estimação e
os resultados obtidos;
• Analisar a in�uência, na estimação paramétrica, devidos a erros no
valor de kc, relativo a classe de motor (Equação (4.65));
• Usar frequências de chaveamento superiores a 4 kHz. A expectativa
é que com o aumento da frequência de chaveamento e consequente
diminuição do período de amostragem, os ruídos dos sinais �quem
menores e a estimação obtida seja de maior qualidade;
• Inclusão 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 variação dos parâmetros elétricos;
• Avaliação da reação da estratégia adaptativa a falhas.
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8 APÊNDICE

8.1 TRANSFORMAÇÃO DO SISTEMA DE COORDENADAS TRI-
FÁSICO PARA O SISTEMA DE COORDENADAS BIFÁSICO
DE ROTOR

A Figura 46 mostra um esquemático dos sistemas de coorde-
nadas estacionário e rotórico, onde observa-se que ωr é a velocidade
relativa entre os dois sistemas de referências.

Figura 46 � Representação dos sistemas de coordenadas estacionário e
que gira com o rotor.
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Fonte: produção do próprio autor

A posição angular (θr) entre os dois sistemas de coordenadas é
dada pela integração da velocidade de rotor (ωr). Assim,

θr =

∫
npωrdt+ θr0 (8.1)

onde θr0 representa a posição inicial. As relações entre as variáveis nos
dois sistemas é:


fα =
fβ =

fαβ0 =

facosθr − fbsinθr
fasinθr − fbcosθr
fab0

(8.2)

Dessa forma,

FFFαβ = KKKab
αβFFF ab (8.3)
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onde, a matriz que representa a rotação do sistema de coordenadas que
gira com o rotor para o sistema de coordenadas estacionário é:

KKKab
αβ =

 cosθr −sinθr 0
sinθr cosθr 0

0 0 1

 (8.4)

e sua transformação inversa é dada por,

(
KKKab
αβ

)−1
= KKKαβ

ab =

 cosθr sinθr 0
−sinθr cosθr 0

0 0 1

 (8.5)

Portanto,

FFF ab =
(
KKKab
αβ

)−1
FFFαβ (8.6)


