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Resumo

Na presente tese de doutorado propõe-se estratégias de controle por orientação di-

reta de campo (FOC direto) e de controle direto de torque (CDT) com emprego de

controladores fuzzy do tipo Takagi-Sugeno (fuzzy T-S). Propõe-se também, uma es-

tratégia de CDT baseado no controle do ângulo de carga com o emprego do controle

por modos deslizantes (CDT-CMD). As estratégias de controle vetorial propostas

são utilizadas para o controle de alto desempenho do motor de indução trifásico. O

controlador fuzzy T-S proposto utiliza uma única base de regras para gerar as com-

ponentes de eixo direto e de quadratura do vetor espacial da tensão do estator. Isto

simplifica a estrutura do controlador fuzzy T-S e em consequência diminui o custo

computacional e seu tempo de processamento. Na estratégia de CDT com o controle

por modos deslizantes o esforço de controle é sempre o máximo posśıvel no sentido

de reduzir os erros do torque e do fluxo. Assim, é posśıvel obter uma resposta rápida

no controle do fluxo e do torque. Os resultados de simulação e experimentais são

apresentados para validarem as propostas desta tese de doutorado. Os controladores

apresentaram um desempenho dinâmico satisfatório pois as referências de torque e

de fluxo foram atendidas. Todos os resultados obtidos mostraram-se compat́ıveis

com os resultados apresentados na literatura, validando as estratégias de CDT e de

FOC direto propostas.

Palavras-chave: Motores elétricos de indução, controle vetorial, lógica fuzzy, aciona-

mento elétrico.
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Abstract

This thesis proposes a direct field oriented control (D-FOC) and direct torque

control (DTC) strategies with Takagi-Sugeno fuzzy controllers (T-S fuzzy). Also it

proposes a DTC strategy based on load angle control with the use of sliding mode

control (DTC-SMC). The proposed vector control strategies are used for high per-

formance control of three-phase induction motor. The proposed T-S fuzzy controller

uses a single rule base to generate the direct-axis and quadrature-axis components

of the stator voltage space vector. This simplifies the structure of the T-S fuzzy

controller and consequently it reduces the computational cost and its processing

time. However, in the sliding mode control the control effort is always the maxi-

mum possible in order to reduce the errors of the torque and the flux. Hence, it is

possible to get a fast response in the control of the torque and the flux. The pro-

posed controllers showed a good dynamic performance because the references were

achieved. The experimental and simulation results of the vector control strategies

were presented to validate the proposed controllers. All the obtained results were

consistent with the results reported in the literature, validating the proposed DTC

and D-FOC strategies.

Keywords: Electric induction motors, vector control, fuzzy logic, electric drives.
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3.24 Resultados das simulações de ωr, tem e ias para o teste 1. . . . . . . . . . . . . . 58

xviii



3.25 Resultados experimentais de ωr, tem e ias para o teste 1 (C2: 0.5 pu/div; C3: 5

Nm/div; C4: 10 A/div; 5 s/div). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58

3.26 Resultados das simulações de |~ψs|, tem e ias para o teste 2. . . . . . . . . . . . . 58

3.27 Resultados experimentais de |~ψs|, tem e ias para o teste 2 (C1: 0.5 pu/div; C2:

10 Nm/div; C3: 0.5 Wb/div; C4: 10A/div; 5 s/div). . . . . . . . . . . . . . . . . 59

3.28 Resultados das simulações de ωr, tem e ias para o teste 3. . . . . . . . . . . . . . 59

3.29 Resultados experimentais de ωr, tem e ias para o teste 3 (C1: 10 Nm/div; C2,

C3: 0.5 pu/div; C4: 10 A/div; 5 s/div). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

3.30 Resultados das simulações de ωr e ias para o teste 4. . . . . . . . . . . . . . . . . 60

3.31 Resultados experimentais de ωr e ias para o teste 4 (C1, C2: 0.1 pu/div; C4: 5

A/div; 5 s/div). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

4.1 Digrama de blocos do sistema de segunda ordem. . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

4.2 Regiões definidas pela superf́ıcie de chaveamento s(x1,x2) = 0. . . . . . . . . . . 65

4.3 Plano de fase para o subsistema I. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

4.4 Plano de fase para o subsistema II. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

4.5 Plano de fase resultante da aplicação da função de chaveamento. . . . . . . . . . 67

4.6 Modo de aproximação (a) e modo de deslizamento. . . . . . . . . . . . . . . . . 68
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ubr - Tensão instantânea do rotor na fase b.
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Lls - Indutância de dispersão do estator.
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trole por modos deslizantes 63

4.1 Introdução . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

4.2 Controle por modos deslizantes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

4.3 Controle direto de torque baseado no ângulo de carga com o controle por modos

deslizantes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

4.3.1 Cálculo do fluxo do estator de referência . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70

4.3.2 Controladores por modos deslizantes para o fluxo e o torque . . . . . . . 71

4.4 Resultados experimentais . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75

4.4.1 Vantagens e desvantagens . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81

5 Conclusões 83

5.1 Trabalhos futuros . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85

Bibliografia 86

xxx



xxxi

Publicações durante o doutorado 93

A Bancada experimental 99

A.1 Motor de indução trifásico . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
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Capı́tulo 1

Introdução

Nos páıses desenvolvidos, mais da metade do total da energia produzida é convertida em

energia mecânica através dos motores elétricos. No Brasil, o setor industrial é responsável por

43% do consumo anual de energia elétrica. Dentro desse setor, no qual há maior demanda de

energia elétrica, os motores são responsáveis por aproximadamente 55% deste consumo1.

Entre os vários tipos de motores, o motor de indução ainda tem a mesma popularidade do

século passado. Pelo menos 90% dos sistemas de acionamento industriais utilizam este tipo de

motor (Siemens 2003).

O motor de indução trifásico (MIT) é usado em uma ampla faixa de aplicações industriais,

devido à sua simplicidade de construção, confiabilidade, robustez e baixo custo. Em comparação

com os motores de corrente cont́ınua estes motores podem ser utilizados em ambientes perigosos

por não apresentarem problemas associados com faiscamentos.

A maioria dos motores de indução trifásicos são ligados diretamente na rede elétrica sem

qualquer controle. Entretanto, a utilização de conversores eletrônicos para o acionamento do

MIT em velocidade variável está em cont́ınuo crescimento, enquanto que, a utilização dos acio-

namentos em CC estão sendo reduzidos. No entanto, o controle dos motores de indução requer

técnicas de controle sofisticadas em aplicações que necessitam de sistemas de acionamento de

alto desempenho.

1Weg Not́ıcias, ”Oportunidades em Eficiência Energética”. Publicado em 10 de março de 2009
http://www.weg.net/br/Media-Center/Noticias/Geral/Oportunidades-em-Eficiencia-Energetica (acessado em
20 de março de 2013)

1



2 Caṕıtulo 1. Introdução

As principais dificuldades no controle do MIT estão relacionadas à necessidade de fornecer

uma tensão de frequência variável, a não-linearidade e a complexidade do modelo dinâmico do

MIT, acompanhada pela incerteza dos seus parâmetros.

Diversas estratégias de controle do MIT foram propostas na literatura porque seu controle

é relativamente complexo devido fundamentalmente ao acoplamento existente entre o torque

eletromagnético e o fluxo do estator.

Este trabalho procura mostrar, a partir de duas estratégias de controle a maneira de resolver

alguns problemas sobre controle de motores de indução como o controle do torque eletromagné-

tico com uma ondulação reduzida e o controle do torque eletromagnético em baixas velocidades.

Para isso foram estudadas duas estratégias de controle vetorial, baseados em controladores fuzzy

e por modos deslizantes.

1.1 Organização do Trabalho

No caṕıtulo 2 são apresentados: 1) a revisão bibliográfica das diversas estratégias de controle

vetorial propostas na literatura cient́ıfica, 2) o modelo matemático dinâmico do motor de indução

trifásico e, 3) a fundamentação teórica das estratégias de controle por orientação de campo e

de controle direto de torque para motores de indução trifásicos. Essas estratégias de controle

vetorial serão utilizadas como base para o projeto e aplicação dos controladores fuzzy Takagi-

Sugeno e do controle por modos deslizantes propostos.

No caṕıtulo 3 inicialmente é descrita a fundamentação teórica dos controladores fuzzy e, em

seguida, é apresentada a estratégia de controle por orientação direta do campo com o controlador

fuzzy Takagi-Sugeno proposto e será detalhado o projeto deste controlador fuzzy. Nesse caṕıtulo

também é apresentado a estratégia de controle direto de torque com o controlador fuzzy Takagi-

Sugeno proposto. Resultados de simulação e obtidos em bancada experimental são apresentados

para validar as propostas.

No caṕıtulo 4 é descrita a fundamentação teórica do controle por modos deslizantes e, em

seguida, é apresentada a estratégia de controle direto de torque baseado no controle do ângulo de

carga com os controladores por modos deslizantes propostos. São descritos também, os detalhes
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do projeto do controle por modos deslizantes. Por final, são apresentados os resultados dos

ensaios experimentais obtidos durante a realização dos testes.

No caṕıtulo 5, são apresentados as conclusões e propostas para trabalhos futuros.

No apêndice A é apresentado o diagrama de blocos simplificado da bancada experimental

montada no laboratório de eletrônica de potencia (LEPO) da FEEC/UNICAMP, assim como

os diagramas esquemáticos de alguns circuitos eletrônicos empregados para a aquisição e con-

dicionamento de sinais e da placa de interface entre a etapa de controle e de potência. São

apresentadas também algumas fotos da bancada montada no LEPO.

No apêndice B é descrita de forma detalhada a modulação por vetores espaciais (MVE) para

o inversor de dois ńıveis trifásico empregado na bancada experimental. A MVE foi utilizada

em todas as estratégias de controle propostas neste trabalho com a finalidade de diminuir a

ondulação do torque e a distorção harmônica total da corrente elétrica do motor.
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Capı́tulo 2

Revisão bibliográfica e fundamentos teóricos

2.1 Introdução

Este caṕıtulo apresenta uma revisão bibliográfica das estratégias de controle vetorial para o

MIT. Assim também são descritos os fundamentos teóricos do modelo matemático dinâmico do

MIT, do controle por orientação direta do campo e do controle direto de torque.

Os sistemas de coordenadas utilizados neste caṕıtulo são: o sistema de referência estacionário

α-β, e o sistema de referência d− q orientado pelo fluxo do rotor ou do estator, dependendo da

orientação que será utilizada em cada estratégia.

2.2 Revisão bibliográfica

Nas últimas décadas, pesquisadores têm trabalhado no desenvolvimento de sistemas de acio-

namento de corrente alternada para controlar a velocidade e o torque eletromagnético dos moto-

res de indução trifásicos. Isto se deve, principalmente, pelo fato do motor de indução ser robusto

e ter custo reduzido para a indústria. O projeto adequado dos sistemas de acionamento para

os motores de indução, usando estratégias de controle vetorial, transforma a caracteŕıstica não

linear torque-velocidade do motor de indução numa caracteŕıstica constante torque-velocidade

similar à dos motores de corrente cont́ınua.

Um método que tem sido bastante usado para os sistemas de acionamento de alto desem-

5
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penho dos MIT, é o controle por orientação de campo (FOC-Field Oriented Control) (Blaschke

1972). A estratégia FOC direto orientado pelo fluxo do rotor permite o desacoplamento das

correntes elétricas que controlam o fluxo e o torque eletromagnético, produzindo componentes

que controlam independentemente o torque do motor e mantém constante o fluxo do estator

que permitem um controle preciso e rápido do MIT.

A lógica fuzzy, aliada ao controle por orientação de campo, oferece uma técnica alternativa

para o acionamento de alto desempenho do MIT, baseando as decisões de controle nos conheci-

mentos dos especialistas. Os controladores fuzzy têm provado ser uma ferramenta poderosa na

área de eletrônica de potência e controle de máquinas elétricas como visto em muitos artigos

da literatura cientifica como, por exemplo, Lima et al. (2012) que propôs um estimador adap-

tativo fuzzy aplicado ao controle de velocidade do sistema sem sensores para o MIT e (Suetake

et al. 2010) que propôs um sistema fuzzy baseado no processador digital de sinais (PDS) para o

controle escalar do motor de indução. Assim também, em (Chitra & Prabhakar 2006) e (Heber

et al. 1997), um controlador fuzzy foi implementado para o controle da velocidade do MIT utili-

zando a estratégia FOC. Esses controladores conseguem controlar o MIT com alto desempenho

dinâmico.

Em (Hakju et al. 2001), foi proposto um controlador de velocidade fuzzy que é comparado

com o regulador convencional PI, mostrando que esse controlador tem um desempenho superior

em diferentes condições de operação. Similarmente, em (Badr et al. 2010), foi proposto um con-

trolador fuzzy de velocidade, porém esse controlador é aplicado à estratégia FOC indireto1. Esse

controlador foi comparado com duas estratégias de controle de velocidade: controle de velocidade

escalar e o controle FOC indireto convencional, mostrando sua superioridade. Em (Mechernene

et al. 2010), um controlador neuro-fuzzy para controlar a velocidade do MIT foi proposto, as-

segurando assim um excelente desempenho, porém esse método é também aplicado à estratégia

FOC indireto.

Em (Radwan et al. 2004), foi proposto um controlador fuzzy com um menor custo computaci-

onal com o objetivo de facilitar sua implementação em tempo real. Neste caso os parâmetros do

1Na estratégia de controle por orientação de campo direto o ângulo do fluxo do rotor é calculado por um
estimador ou observador. Enquanto que, no controle por orientação de campo indireto o ângulo do fluxo do
rotor é obtido a partir das referências das componentes das correntes do estator (Zelechowski 2005).
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controlador fuzzy foram ajustados utilizando algoritmos genéticos resultando num controlador

robusto para aplicações industriais de alto desempenho, e em (Douiri et al. 2012) também foram

utilizados algoritmos genéticos para otimizar o projeto do controlador de velocidade fuzzy na

estratégia FOC indireto. Além disso, outros controladores de velocidade fuzzy autorganizáveis

e baseados no modelo de referência foram apresentados em (Ashrafzadeh et al. 1995) e (Cerruto

et al. 1997), respectivamente.

Em (Profumo et al. 1998), a efetividade do controlador fuzzy autoajustado, na malha de

controle da corrente, foi pesquisada. Os resultados experimentais mostraram que esse controla-

dor teve um melhor desempenho em comparação com o regulador de corrente PI. No entanto,

esse controlador tem vários coeficientes para serem ajustados.

A maioria dos artigos citados anteriormente e de muitos outros que apareceram na literatura

cientifica tratam especificamente do controle da velocidade do MIT, mesmo quando o controle

de corrente cumpre uma função importante dentro da estratégia FOC.

Na década de oitenta em (Takahashi & Noguchi 1986) e (Depenbrock 1988) foi proposta uma

nova estratégia para o controle do MIT na qual a transformação de coordenadas e os regulado-

res PI, utilizados no controle por orientação de campo (Blaschke 1972), foram substitúıdas por

controladores de histerese. Essa estratégia de controle, denominada controle direto de torque

(CDT), desde sua aparição, tem sido alvo de constante desenvolvimento. Nessa estratégia o tor-

que eletromagnético apresenta oscilações em regime permanente. Entretanto, uma abordagem

alternativa para reduzir as ondulações do torque é baseado na modulação por vetores espaciais

(MVE) (Habetler et al. 1992, Kang & Sul 1999).

Atualmente, diversos pesquisadores continuam estudando e propondo estratégias de CDT

com o objetivo de melhorar seu desempenho ou até mesmo propondo novas estratégias para

controlar os motores de indução, como reportado em (Shyu et al. 2010, Zhang et al. 2010, Zaid

et al. 2010, Metidji et al. 2012).

A lógica fuzzy tem provado ser bastante eficiente no controle de motores utilizando a es-

tratégia de controle direto de torque, por exemplo, em (Abu-Rub et al. 2004), o controlador

PI e o controlador fuzzy foram usados para controlar o ângulo de carga, simplificando assim
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o sistema de acionamento do MIT. Em (Chen et al. 2005), o controlador fuzzy foi usado para

obter dinamicamente o vetor de referência da tensão do estator em função do erro do torque,

do erro do fluxo do estator e de seu ângulo. Nesse caso, as ondulações do torque e do fluxo

diminuem. Em (Koutsogiannis et al. 2007) foi implementado o controlador de velocidade fuzzy

PI na estratégia de CDT com MVE, obtendo-se uma boa resposta para um amplo intervalo de

velocidades do MIT.

Diferentes tipos de controladores fuzzy adaptativos tais como controladores autoajustáveis

e autorganizáveis foram desenvolvidos e implementados em (Maeda & Murakami 1992, He

et al. 1993, Park et al. 1995, Azcue P. & Ruppert 2010). Em (Mudi & Pal 1999) usou-se o

controlador fuzzy tipo PI autoajustável para controlar sistemas lineares de segunda ordem e

marginalmente estáveis. Esse método requer três fatores de escala e, a análise de desempenho

desse controlador é comparada com o controlador PI e seus resultados motivaram o uso da

lógica fuzzy no controlador proposto. Em (Mannan et al. 2006) apresentou-se um controlador

PI autoajustável baseado na teoria da lógica fuzzy no qual os ganhos do controlador PI são

ajustados através do controlador fuzzy. Esse controlador é usado no controle vetorial do MIT.

Em (Ding et al. 2007, Jiang et al. 2008, Lin & Xu 2010) foram propostos sistemas fuzzy cujas

sáıdas são um número espećıfico de vetores de tensão, similares ao CDT clássico (Takahashi &

Noguchi 1986). Por outro lado, em (Viola et al. 2006) foi proposto um sistema de inferência

fuzzy para modular o vetor de tensão do estator aplicado ao MIT, porém este controlador precisa

da corrente do estator como uma entrada adicional.

Em (Pan & Zhang 2009) dois controladores fuzzy foram utilizados para gerar as duas compo-

nentes do vetor da tensão do estator, esses controladores substituem dois reguladores PI. Assim

também, em (Cao et al. 2009) foram projetados controladores fuzzy para substituir os regulado-

res PI de torque e de fluxo, porém essa estratégia utiliza dois controladores fuzzy independentes,

um para o controle do fluxo e o outro para o controle do torque.

Em (Buja & Kazmierkowski 2004) foram analisadas diversas estratégias de controle vetorial

entre os quais, para implementação foi escolhida a estratégia de controle direto de torque ori-

entada pelo fluxo do estator. Isto ocorre porque esta estratégia possui duas malhas de controle
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separadas, uma para o fluxo e outra para o torque. Cada malha de controle tem um regulador

PI. Esta estratégia foi utilizada como base para algumas estratégias que empregam controladores

de lógica fuzzy (Pan & Zhang 2009, Cao et al. 2009).

Uma outra estratégia de controle direto de torque, que é baseada no controle do ângulo de

carga, foi proposta em (Rodriguez et al. 2004). No entanto esta estratégia apresentou um erro

de regime permanente no módulo do fluxo do estator quando foi reproduzido experimentalmente

aqui neste trabalho.

Em (Stojic & Vukosavic 2005) foi proposta uma estratégia de CDT baseada no método

de aceleração do vetor fluxo. Esta estratégia utiliza um controlador proporcional para o erro

do fluxo e utiliza o método de injeção direta para compensar a queda de tensão na resistência

elétrica do estator, e a força contra-eletromotriz. Nesta estratégia utiliza-se a referência do fluxo

do rotor, o torque eletromagnético e a velocidade śıncrona do sistema de referência orientada

pelo fluxo do rotor para calcular a referência do fluxo do estator.

Em (Miranda et al. 2006) foi proposto um CDT baseado no controle do ângulo de carga,

porém este controlador foi implementado no sistema de referência orientado pelo fluxo do rotor e

o ângulo para o cálculo do fluxo do estator de referência é obtido a partir do erro da velocidade.

Em (Kumar & Rao 2010) e (Vinay Kumar & Srinivasa Rao 2011) foi proposto também

uma estratégia de CDT baseado no controle do ângulo de carga. No entanto, nessa estratégia é

injetada diretamente o valor da queda de tensão na resistência elétrica do estator para compensar

o erro gerado pela queda de tensão nessa resistência elétrica, porém essa estratégia é suscept́ıvel

à variação da resistência elétrica do estator.

Em (Lascu et al. 2004) foi proposto um controle por modos deslizantes para a estratégia

de CDT orientado pelo fluxo do estator. Esse controlador produziu uma redução considerável

na ondulação do torque quando comparado com a estratégia de CDT convencional (Takahashi

& Noguchi 1986). O bom desempenho dessa proposta motivou o uso do controle por modos

deslizantes (CMD) na estratégia de CDT baseado no controle do ângulo de carga.

Em (Abdellatif Reama & Cela 2011) foi proposto uma estratégia de controle de velocidade

e do fluxo do rotor utilizando controladores por modos deslizantes. Este controlador tem uma
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estrutura em cascata que apresentou um bom desempenho e insensibilidade paramétrica. A

estratégia na qual foi aplicada este controlador é o FOC indireto.

2.3 Equações dinâmicas do motor de indução trifásico

O modelo matemático dinâmico do motor de indução deve incorporar todos os efeitos dinâ-

micos do motor de indução tanto na operação em regime permanente como no regime transitório.

Isso possibilita o projeto adequado dos controladores e realizações de simulações condizentes com

os ensaios experimentais. A validade do modelo é demonstrada através de variações de tensões

e de correntes instantâneas em qualquer tempo arbitrário e com capacidade de descrever seu

funcionamento sob diversas condições de operação.

A teoria de vetores espaciais é usada na teoria da transformação de coordenadas de motores

de indução trifásicos, porém com a vantagem de sua simplicidade e sua facilidade para a análise.

Neste caṕıtulo utiliza-se os vetores espaciais para representar as equações dinâmicas do MIT.

Por simplicidade considera-se que o MIT tem enrolamento trifásico simétrico e pólos lisos.

Considera-se que a permeabilidade magnética do aço é infinita e a densidade do fluxo é radial

no entreferro. Além disso, o efeito das ranhuras, o efeito das perdas no aço e o efeito de borda

são desprezados.

Para modelar o MIT, inicialmente definem-se os vetores espaciais da corrente do estator,

do fluxo concatenado do estator e da tensão do estator, representados no sistema de referência

estacionário como em (Vas 1998),

~is =
2

3

[

ias(t) + ibs(t) · ā+ ics(t) · ā2
]

= iαs + jiβs (2.1)

~ψs =
2

3

[

ψas(t) + ψbs(t) · ā+ ψcs(t) · ā2
]

= ψαs + jψβs (2.2)

~us =
2

3

[

uas(t) + ubs(t) · ā+ ucs(t) · ā2
]

= uαs + juβs (2.3)

Similarmente, define-se o vetor espacial da corrente do rotor, do fluxo concatenado do rotor

e da tensão do rotor, representados no sistema de referência orientado pelo fluxo do rotor como
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em (Vas 1998):

~ir =
2

3

[

iar(t) + ibr(t) · ā+ icr(t) · ā2
]

= idr + jiqr (2.4)

~ψr =
2

3

[

ψar(t) + ψbr(t) · ā+ ψcr(t) · ā2
]

= ψdr + jψqr (2.5)

~ur =
2

3

[

uar(t) + ubr(t) · ā + ucr(t) · ā2
]

= udr + juqr (2.6)

Sendo que ā = ej2π/3 e ā2 = ej4π/3 são operadores espaciais. As equações (2.4), (2.5) e (2.6)

podem ser expressas também no sistema de referência estacionário α− β, como em (Vas 1998):

~i′r = ~ire
jδr = iαr + jiβr (2.7)

~ψ′

r = ~ψre
jδr = Lr~i

′

r + Lm~is = Lr~ire
jδr + Lm~is = ψαr + jψβr (2.8)

~u′

r = ~ure
jδr = uαr + juβr (2.9)

Das equações (2.7) a (2.9) conclui-se que para transformar as variáveis que estão no sis-

tema de referência orientado pelo fluxo do rotor para o sistema de referência estacionário basta

multiplicar a variável sob transformação por ejδr , sendo δr o ângulo do fluxo do rotor.

Uma vez que foram definidos os vetores espaciais das tensões, das correntes e dos fluxos

concatenados pode-se definir as equações matemáticas que regem o comportamento dinâmico

do MIT. Essas equações mostram a relação existente entre os fluxos concatenados e as correntes

e tensões tanto no estator como no rotor. As equações diferenciais das tensões do estator e do

rotor do MIT, representadas no sistema de referência estacionário, são (Vas 1998):

~us = Rs
~is +

d~ψs
dt

(2.10)

~u′

r = Rr
~i′r +

d ~ψ′

r

dt
− jωr ~ψ

′

r (2.11)

~ψs = Ls~is + Lm~i
′

r (2.12)

~ψ′

r = Lr~i
′

r + Lm~is (2.13)

sendo que Rs e Rr são respectivamente as resistências elétricas dos enrolamentos de fase
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do estator e do rotor, Ls, Lr e Lm são as indutâncias do estator, do rotor e de magnetização,

respectivamente e, ωr é a velocidade angular instantânea do rotor. A forma compacta dessas

equações fazem com que a sua aplicação seja extremamente conveniente. O primeiro termo das

equações (2.10) e (2.11) representa a queda de tensão nas resistências elétricas dos enrolamen-

tos do estator e do rotor respectivamente e, o termo −jωr ~ψ′

r, representa a força eletromotriz

rotacional produzida pela rotação do rotor.

Nas equações (2.10) e (2.11) estão presentes os vetores espaciais dos fluxos concatenados

do estator e do rotor respectivamente, as mesmas que estão representadas nas equações (2.12)

e (2.13) em função das indutâncias e das correntes do estator e do rotor do MIT.

2.3.1 Torque eletromagnético da máquinas de indução trifásica

De forma análoga à produção de torque eletromagnético para máquinas de corrente cont́ınua,

pode-se expressar o torque eletromagnético para o MIT como:

tem = c~ψs × ~i′r (2.14)

Nessas equações são feitas as seguintes considerações: condições magnéticas lineares (sem sa-

turação), c é constante e ~ψs e ~i
′

r são os vetores espaciais do fluxo concatenado com o enrolamento

do estator e da corrente do rotor, ambos expressas no sistema de referência estacionário. Utili-

zando a definição de produto vetorial, pode-se escrever para o valor do torque eletromagnético

do motor de indução

tem = c
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣

∣

∣

∣

~i′r

∣

∣

∣
sin(γ) (2.15)

sendo que γ é o ângulo de carga e é o ângulo entre os vetores ~ψs e ~i′r,
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
e
∣

∣

∣

~i′r

∣

∣

∣
são as

magnitudes dos vetores espaciais do fluxo do estator e da corrente do rotor, respectivamente,

ambos representados no sistema de referência estacionário. O torque eletromagnético pode ser
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calculado também através das seguintes expressões:

tem =
3

2
P

Lm
LrLsσ

~ψr × ~ψs (2.16)

tem =
3

2
P

Lm
LrLsσ

∣

∣

∣

~ψr

∣

∣

∣

∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
sin(ρ) (2.17)

tem =
3P

2
~ψs ×~is (2.18)

tem =
3

2
P
Lm
Lr

~ψr ×~is (2.19)

tem =
3

2
P
Lm
Lr

(ψαriβs − ψβriαs) (2.20)

sendo que ρ é o ângulo de carga existente entre o vetores espaciais do fluxo do estator e do

rotor, σ = 1− L2
m/(LsLr) é o fator de dispersão e P é o número de pares de pólos. No caso do

motor de corrente cont́ınua, por causa da sua estrutura na disposição das escovas, o ângulo entre

o fluxo e a corrente é de 90 graus gerando o máximo torque. No entanto para o MIT, devido ao

acoplamento existente entre as variáveis que controlam o fluxo e a corrente, para se conseguir

um desempenho similar ao do motor CC precisa-se utilizar estratégias de controle sofisticadas

como o controle por orientação de campo (FOC) e o controle direto de torque (CDT) que serão

estudadas ao longo deste trabalho.

2.4 Controle por orientação direta do campo

O controle por orientação de campo é baseado na analogia feita para o motor CC de excitação

separada. Nesse motor o torque e o fluxo podem ser controlados separadamente (Novotny &

Lipo 1996).

O controle independente do torque e fluxo no MIT é posśıvel quando o sistema de referência

está orientado com o fluxo do rotor. O sistema de coordenadas śıncrono d − q gira com a

velocidade angular igual à velocidade de rotação do vetor fluxo do rotor, definida por:

ω1 =
dδr
dt

(2.21)
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o sistema de referência é mostrado na figura 2.1

α

β

d

q

ω1

ids

~ψr
iqs

~is
iβs

iαs

δr

δ

Figura 2.1: Diagrama vetorial no sistema de referência estacionário e śıncrono.

O vetor espacial da tensão, da corrente e do fluxo podem ser expressadas em função de suas

componentes como:

~us = uds + juqs (2.22)

~is = ids + jiqs (2.23)

~ir = idr + jiqr (2.24)

~ψs = ψds + jψqs (2.25)

~ψr = ψdr + jψqr (2.26)

No sistema de referência d − q as equações do modelo do motor de indução podem ser
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reescritas como:

uds = Rsids +
dψds
dt

− ω1ψqs (2.27)

uqs = Rsiqs +
dψqs
dt

+ ω1ψds (2.28)

0 = Rridr +
dψr
dt

(2.29)

0 = Rriqr + ψr(ω1 − Pωm) (2.30)

ψds = Lsids + Lmidr (2.31)

ψqs = Lsiqs + Lmiqr (2.32)

ψdr = Lridr + Lmids (2.33)

0 = Lriqr + Lmiqs (2.34)

tem = −3

2
P~is × ~ψr (2.35)

ωm é a velocidade angular mecânica do rotor. Substituindo a equação (2.33) na equa-

ção (2.29) e, considerando que para o sistema de referência d− q tem-se ψdr = ψr, obtêm-se:

dψr
dt

=
LmRr

Lr
ids −

Rr

Lr
ψr (2.36)

Que também pode ser expresso como:

ψr =
Lm

1 + sTr
ids (2.37)

Sendo que s é o operador de Laplace e Tr = Lr/Rr. Em regime permanente ψr é expresso

por

ψr = Lmids (2.38)

Da equação (2.38) pode-se concluir que o valor do fluxo do rotor é diretamente proporcional

à componente de eixo direto da corrente de estator.

Como ψqr = 0 e considerando a equação (2.38), o torque apresentado na equação (2.35)
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torna-se

tem =
3

2
P
Lm
Lr

ψriqs (2.39)

As equações (2.37) e (2.38) mostram que a componente ids da corrente do estator pode ser

utilizada para controlar o fluxo do rotor ψr. Se o fluxo do rotor pode ser mantido constante

controlando ids, então a componente iqs é a variável de controle para o torque eletromagnético

tem como mostrado na equação (2.39) (Quang & Dittrich 2008).

Assim, a dinâmica mecânica do motor de indução é definida por:

dωm
dt

=
1

J
[P

3

2

Lm
Lr

ψriqs − TL] (2.40)

Sendo que J representa o momento de inércia do rotor somado ao momento de inércia da

carga e TL é o torque de carga.

A caracteŕıstica principal do controle por orientação de campo é a transformação de co-

ordenadas com o emprego da posição espacial do fluxo de rotor. Dessa forma, consegue-se o

desacoplamento entre o fluxo e o torque eletromagnético. Assim, as correntes iαs e iβs são

transformados para o sistema de referência śıncrono d − q. A correntes ids e iqs serão compa-

radas com suas correspondentes correntes de referência i∗ds e i∗qs como se ilustra na figura 2.2.

Observa-se que o ângulo δr permite realizar as transformações de coordenadas. Dependendo

de como é calculado o ângulo δr, dois diferentes métodos de controle por orientação de campo

podem ser definidos. Esses métodos são o controle por orientação direta do campo (FOC direto)

e o controle por orientação indireta do campo (FOC indireto). Neste trabalho unicamente será

utilizada a estratégia de orientação direta do campo para a aplicação do controlador fuzzy T-S

proposto.

No método FOC direto a posição espacial do fluxo do rotor δr é calculada através de esti-

madores baseados nas equações do MIT.
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iαsiqs

i∗qs

iβs

u∗αs

u∗βs

δr

MVE

PI

PI

Cálculo da tensão

α− β

α− β

d− q

d− q

ABC

α− β

+

+

−

−

uαs

Ucc

Ucc

uβs

ia

ib

Sinais de MLP

Estimador
do fluxo
do rotor

ids

i∗ds

MIT

Sistema Orientado Sistema Estacionário

Sa,Sb,Sc

Figura 2.2: Diagrama de blocos do controle por orientação direta do campo.

2.5 Controle direto de torque

No controle direto de torque (CDT) do motor de indução trifásico, alimentado por um

inversor de tensão de dois ńıveis, é posśıvel controlar diretamente o vetor espacial do fluxo

concatenado do estator e o torque eletromagnético desenvolvido através da seleção apropriada

dos vetores de chaveamento, previamente configurados numa tabela otimizada. A seleção é feita

restringindo os erros dentro de bandas de histerese tanto para o torque eletromagnético como

para o fluxo do estator para conseguir uma resposta rápida do torque eletromagnético, uma

baixa frequência de chaveamento e baixas perdas harmônicas. O CDT permite que as respostas

de torque eletromagnético sejam rápidas.

No motor de indução trifásico, uma das formas de representar o torque eletromagnético

instantâneo é através do produto vetorial entre os vetores espaciais do fluxo concatenado e da

corrente do estator.

tem =
3

2
P ~ψs ×~is (2.41)

Sendo que ~ψs e ~is são os vetores espaciais do fluxo concatenado e da corrente do estator

respectivamente, e P o número de pares de pólos. Na equação (2.41), ambos vetores espaciais

estão representados no sistema de referência estacionário.

Considerando que ~ψs =
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
ejρs e ~is =

∣

∣

∣

~is

∣

∣

∣
ejδs, no qual ρs e δs são os ângulos dos vetores
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espaciais do fluxo concatenado com o enrolamento do estator e da corrente do estator em

relação ao eixo real do sistema de referência estacionário (figura 2.3), pode-se escrever a partir

da equação (2.41).

tem =
3

2
P
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣

∣

∣

∣

~is

∣

∣

∣
sin(δs − ρs) =

3

2
P
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣

∣

∣

∣

~is

∣

∣

∣
sin(δ) (2.42)

δ = δs − ρs é o ângulo entre os vetores espaciais do fluxo concatenado e da corrente do

estator.

αs

βs

δ

δs

ρs

~is

~ψs

Figura 2.3: Vetor espacial do fluxo concatenado e da corrente do estator.

Se for aplicada uma tensão apropriada no estator de tal forma que o fluxo do estator seja

mantido constante e a mesma tensão conseguir uma mudança rápida no ângulo ρs, então o

torque eletromagnético também mudaria rapidamente. Se o ângulo aumentar será produzido um

torque eletromagnético positivo, enquanto que, se o ângulo diminuir se produzirá uma redução

no torque eletromagnético. Portanto, para controlar o vetor espacial do fluxo do estator (módulo

e ângulo) é necessário gerar um vetor de tensão apropriado através do inversor que alimenta o

MIT.

Será deduzida que a taxa de mudança do torque eletromagnético está diretamente relacionado
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à taxa de mudança do ângulo de carga, quando for aplicado um degrau no ângulo ρs no tempo

t = 0.

Em primeiro lugar, determina-se o vetor espacial da corrente do rotor em função do vetor

espacial do fluxo do estator. Na equação (2.12), tem-se que:

~i′r =
1

Lm

(

~ψs − Ls~is

)

(2.43)

Substituindo a equação (2.43) em (2.13) obtêm-se o vetor espacial do fluxo concatenado do

rotor em função do vetor espacial do fluxo concatenado do estator, então:

~ψ′

r = Lr

(

~ψs − Ls~is
Lm

)

+ Lm~is

=
Lr
Lm

~ψs −
(

LsLr
Lm

− Lm

)

~is

=
Lr
Lm

[

~ψs −
(

Ls −
L2
m

Lr

)

~is

]

=
Lr
Lm

[

~ψs − L
′

s
~is

]

(2.44)

sendo que L
′

s = Ls − (L2
m/Lr). Por outro lado ao substituir as equações (2.43) e (2.44) na

equação (2.11), considerando que ~u
′

r = 0 para o caso do motor de indução gaiola de esquilo,

tem-se a representação do vetor espacial da corrente do estator~is em função de ~ψs. Quando esse

vetor~is é substitúıdo na equação (2.41) tem-se uma relação direta entre torque eletromagnético

e o vetor espacial do fluxo do estator (Vas 1998). Então, considerando que o módulo do vetor

espacial do fluxo concatenado do estator é constante (
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
= c1), tem-se que ~ψs =

∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
ejρs =

c1e
jρs e em consequência d~ψs/dt = j

∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
dρs/dt.

Examinando esta última expressão conclui-se que quando o módulo do vetor espacial do fluxo

do estator é mantido constante a taxa de mudança do incremento do torque eletromagnético é

quase proporcional à taxa de mudança do ângulo ρs. Assim, forçando uma grande mudança em

dρs/dt obtém-se um tempo de resposta rápido no torque eletromagnético.
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2.5.1 Malha de controle do torque eletromagnético

O torque eletromagnético instantâneo pode ser expresso em função dos vetores espaciais do

fluxo concatenado do estator e do rotor, facilitando o entendimento do processo envolvido no

controle direto de torque. Da equação (2.13) calcula-se ~i′r:

~i′r =
1

Lr
[ ~ψ′

r − Lm~is] (2.45)

Substituindo a equação (2.45) em (2.12), tem-se que:

~ψs = Ls~is +
Lm
Lr

[ ~ψ′

r − Lm~is]

~ψs = (Ls −
L2
m

Lr
)~is +

Lm
Lr

~ψ′

r

~ψs = L
′

s
~is +

Lm
Lr

~ψ′

r

~is =
~ψs
L′

s

− Lm
L′

sLr
~ψ′

r (2.46)

L
′

s = (Ls − L2
m

Lr
) e, substituindo a equação (2.46) na equação (2.41), pode se obter o torque

eletromagnético em função dos vetores espaciais do fluxo concatenado do estator e do rotor.

tem =
3

2
P ~ψs ×~is

=
3

2
P ~ψs ×

(

~ψs
L′

s

− Lm
L′

sLr
~ψ′

r

)

=
3

2
P

(

−~ψs ×
Lm
L′

sLr
~ψ′

r

)

=
3

2
P
Lm
L′

sLr

(

− ~ψs × ~ψ′

r

)

=
3

2
P
Lm
L′

sLr
~ψ′

r × ~ψs

=
3

2
P
Lm
L′

sLr

∣

∣

∣

~ψ′

r

∣

∣

∣

∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
sin(ρs − ρr)

=
3

2
P
Lm
L′

sLr

∣

∣

∣

~ψ′

r

∣

∣

∣

∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
sin(γ) (2.47)

Na equação (2.47), γ = (ρs−ρr) é o ângulo entre os vetores espaciais do fluxo concatenado do
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estator e do rotor. Sendo que, ρs e ρr são os ângulos dos vetores espaciais do fluxo concatenado do

estator e do rotor em relação ao eixo real do sistema de referência estacionário, respectivamente.

A figura 2.4 apresenta um diagrama com os vetores espaciais da corrente e fluxo do estator e do

fluxo do rotor.

αs

βs

x

y

ρr

γ
ρs

~is

~ψs

L
′

s
~is

Lm
Lr
~ψ′

r

Figura 2.4: Vetores espaciais da corrente do estator, do fluxo concatenado do estator e, do fluxo
concatenado do rotor.

A constante de tempo do rotor do MIT gaiola de esquilo é grande (o valor t́ıpico é maior do

que 100 ms, no entanto, para máquinas grandes este valor é maior (Vas 1998)), sendo assim, as

mudanças do fluxo concatenado do rotor são mais lentos comparados com as mudanças do fluxo

concatenado do estator. Então considerando que o fluxo concatenado do estator seja constante,

em consequência o fluxo concatenado do rotor também será constante, então da equação (2.47)

tem-se que o torque eletromagnético varia rapidamente com a variação do ângulo γ no sentido

adequado.

O ângulo γ pode variar facilmente através da comutação apropriada do vetor espacial da

tensão do estator (produzido por um inversor de tensão). Se o módulo do vetor espacial do fluxo

concatenado do estator não for constante (por exemplo, nas regiões de campo enfraquecido),

então é posśıvel controlar a amplitude ~ψs e o ângulo γ com a comutação apropriada do inversor

de tensão (Vas 1998).

No controle direto de torque as componentes do fluxo concatenado do estator, |ψds| e |ψqs|,
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são duas das variáveis de controle.

2.5.2 Malha de controle do fluxo

Por simplicidade considera-se que a queda de tensão na resistência elétrica do estator seja

despreźıvel, então da equação (2.10) tem-se que d ~ψs
dt

= ~us. Desta equação observa-se que a

tensão do estator atua diretamente no fluxo do estator, e assim é posśıvel controlar a posição

do fluxo do estator aplicando uma tensão apropriada no estator. Da igualdade d ~ψs
dt

= ~us tem-se

que quando o vetor espacial de tensão é aplicado num tempo relativamente pequeno, então:

∆ ~ψs ≃ ~us∆t (isto é uma relação aproximada porque a queda de tensão na resistência elétrica

do estator nem sempre pode ser considerada despreźıvel). Assim, o vetor espacial do fluxo

concatenado do estator é movimentado por ∆ ~ψs na direção do vetor espacial do fluxo do estator

com uma velocidade proporcional à magnitude do vetor espacial da tensão do estator. Com a

seleção apropriada do vetor espacial da tensão do estator a cada passo (peŕıodo de chaveamento)

é posśıvel alterar o fluxo do estator na direção desejada.

O controle sem acoplamento entre o torque e o fluxo do estator é atingido atuando na

componente radial e tangencial do vetor espacial do fluxo concatenado do estator. Estas duas

componentes são diretamente proporcionais, considerando a queda na resistência elétrica do

estator despreźıvel, aos componentes do vetor espacial da tensão do estator no mesmo sentido,

permitindo assim que o fluxo possa ser controlado com a comutação apropriada das chaves do

inversor.

O ângulo γ, da equação (2.47), tem uma importante função na determinação do torque eletro-

magnético, ou em outras palavras, a posição relativa dos vetores espaciais do fluxo concatenado

do estator e do rotor determinam o torque eletromagnético.

Supondo um movimento lento do vetor espacial do fluxo concatenado do rotor, a aplicação

de um vetor espacial da tensão do estator apropriado causa um deslocamento rápido do vetor

espacial do fluxo concatenado do estator, afastando-se do vetor espacial do fluxo concatenado

do rotor. Então, o torque eletromagnético aumenta quando o ângulo γ aumenta. No entanto,

se o vetor espacial da tensão do estator é aplicado de tal forma que o vetor espacial do fluxo
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concatenado do estator permaneça estacionário, então o torque eletromagnético diminui, visto

que o vetor espacial do fluxo concatenado do rotor ainda está movimentando-se então o ângulo

diminui também. Se o fluxo concatenado do estator permanecer estacionário (na prática ele

se movimenta lentamente devido à queda de tensão na resistência elétrica do estator) ou pelo

menos por um tempo suficientemente longo então o vetor espacial do fluxo concatenado do rotor

consegue ultrapassar o ângulo do vetor espacial do fluxo do estator, então o ângulo γ muda de

sinal e em consequência o torque eletromagnético muda de direção.

2.5.3 Controle direto de torque orientado pelo fluxo do estator

No sistema de referência orientado pelo fluxo do estator, a componente de eixo em quadratura

do fluxo do estator é zero [figura 2.5]. O vetor espacial do fluxo do estator ~ψs, que gira com

uma velocidade angular ωs, pode ser representado em função das suas componentes d− q, isto

é:

~ψs = ψds + jψqs (2.48)

Sistema alinhado

Sistema

com o fluxo do estator

estacionário

d

q

α

β

ωs

ψ s
=
ψ d
s

ψαs

ψβs

Figura 2.5: Sistema de referência alinhado com o fluxo do estator.

Considerando que ψs = ψds e ψqs = 0, tem-se que as componentes de eixo real e imaginário

da tensão do estator, no sistema de referência orientado pelo fluxo do estator, são dadas por:

uds = Rsids +
dψs
dt

(2.49)

uqs = Rsiqs + ωsψs (2.50)
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Com Rs sendo a resistência elétrica do enrolamento do estator e, ids e iqs sendo as correntes no

eixo real e imaginário do estator, respectivamente. Então, o torque eletromagnético é calculado

pela seguinte expressão no sistema de referência orientado pelo fluxo do estator:

tem =
3P

2
ψsiqs (2.51)

iqs =
2

3P

tem
ψs

(2.52)

Substituindo a equação (2.52) em (2.50), tem-se:

uqs =
2

3P
Rs
tem
ψs

+ ωsψs (2.53)

Então, através dos erros do fluxo do estator e do torque eletromagnético é posśıvel produzir

os valores de referência desacoplados das componentes real e imaginário e do vetor espacial

da tensão do estator que controlem independentemente o fluxo e o torque (Longji & Rulin

2004), (Buja & Kazmierkowski 2004).

A partir da equação (2.49) tem-se que o fluxo do estator é controlado através da compo-

nente real uds do vetor espacial da tensão do estator. Para cada peŕıodo de amostragem Ts, a

equação (2.49) pode ser aproximada por:

uds = Rsids +∆ψs/Ts (2.54)

No entanto, apenas quando o MIT opera em alta velocidade a queda de tensão na resistência

elétrica do estator Rsids pode ser desprezada. A tensão aplicada pode chegar a ser proporcional

à mudança do fluxo do estator ∆ψs, para uma frequência de chaveamento suficientemente alta

de 1/Ts. No entanto, em baixas velocidades a queda de tensão na resistência elétrica do estator

Rsids não pode ser desprezada.

Na equação (2.53) tem-se que a componente imaginária uqs do vetor espacial da tensão do

estator, se o termo ωsψs fosse desacoplado e o fluxo fosse mantido constante, controla o torque

eletromagnético. Na figura 2.6 ilustra-se o diagrama de blocos da estratégia de controle direto
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de torque orientado pelo fluxo do estator (Xue et al. 1990, Buja & Kazmierkowski 2004). Essa

estratégia será utilizada como base para a implementação do controlador fuzzy T-S proposto.
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Figura 2.6: Diagrama de blocos da estratégia de controle direto de torque orientado pelo fluxo
do estator.

2.5.4 Controle direto de torque baseado no controle do ângulo de

carga

A relação básica entre o torque eletromagnético e os vetores espaciais dos fluxos do estator

e do rotor é expressa através das seguintes equações:

tem =
3

2
P
kr
σLs

~ψs × ~ψr (2.55)

tem =
3

2
P
kr
σLs

|~ψs||~ψr| sin(γ) (2.56)

γ, conhecido como ângulo de carga, é o ângulo entre os vetores espaciais do fluxo do estator

e do rotor como ilustrado na figura 2.7, P é o número de pares de pólos do motor e, σ =

1 − L2
m/(LsLr) é o fator de dispersão. Por outro lado considere que kr = Lm/Ls. A partir da

equação (2.56) verifica-se que é posśıvel controlar o torque eletromagnético diretamente atuando

sobre o ângulo de carga (Rodriguez et al. 2004).
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Figura 2.7: Diagrama vetorial dos vetores espacias do fluxo do estator e do rotor.

Se o tempo de amostragem for suficientemente pequeno, tal que o vetor espacial da tensão

do estator aplicada no motor possa manter constante o valor do fluxo do estator no seu valor de

referência, então o fluxo do rotor também é considerado constante, isto é porque a constante de

tempo elétrica do rotor de um motor de indução gaiola de esquilo (Tr = Lr/Rr) é normalmente

elevada quando comparada com a constante de tempo elétrica do estator (Ts = Ls/Rs). Consi-

derando constante o módulo do fluxo do estator, então, o módulo do fluxo do rotor será também

constante. Assim, se os módulos do fluxo do estator e do fluxo do rotor fossem considerados

constantes, então o torque eletromagnético (equação (2.56)) poderia ser controlado mudando o

ângulo γ no sentido requerido (a qual é determinado pelo torque de referência). O ângulo γ

pode ser rapidamente modificado pelo chaveamento apropriado do vetor espacial da tensão do

estator (Lins 2001).

Por simplicidade a queda de tensão na resistência elétrica do estator pode ser desprezada

quando o MIT está operando em condições nominais:

~us = Rs
~is +

d~ψs
dt

(2.57)

Então d~ψs/dt = ~us. Durante um pequeno intervalo de tempo ∆t, quando o vetor espacial
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da tensão do estator é aplicado, tem-se que:

∆~ψs ≈ ~us ·∆t (2.58)

Observa-se que o vetor espacial do fluxo do estator ∆~ψs muda na direção do vetor espacial

da tensão do estator a uma velocidade que é proporcional à magnitude do vetor espacial da

tensão do estator. Com a escolha adequada do vetor espacial da tensão do estator em cada

peŕıodo de amostragem é posśıvel mudar o fluxo do estator na direção desejada. Na figura 2.8

é ilustrado o diagrama de blocos do controle direto de torque baseado no controle do ângulo de

carga proposto em (Rodriguez et al. 2004). Observa-se que para que esta estratégia funcione

corretamente a equação (2.58) deve ser sempre verdadeira, o que não é verdade, principalmente

em baixas velocidades. Em consequência o controle do fluxo terá um erro de regime inerente a

esta estratégia.
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Figura 2.8: Diagrama de blocos do controle direto de torque baseado no controle do ângulo de
carga.

As descrições detalhadas dos procedimentos adotados para a estimação do torque eletromag-

nético, do fluxo do estator e do fluxo do rotor, assim como, do cálculo da tensão e do cálculo

do fluxo do estator serão apresentados no caṕıtulo 3 quando serão explicados as estratégias de

controle vetorial com o controlador fuzzy Takagi-Sugeno proposto e no caṕıtulo 4 quando serão

explicadas as estratégias de controle direto de torque com o controle por modos deslizantes
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proposto.

2.6 Proposta da tese

Os principais objetivos motivadores desta tese são: a) estudar e projetar um controlador

baseado em lógica fuzzy (controlador fuzzy Takagi-Sugeno) e aplicar esse controlador na estra-

tégia de controle por orientação direta do campo e na estratégia de controle direto de torque; b)

estudar e projetar um controlador por modos deslizantes e aplicar este controlador na estratégia

de controle direto de torque baseado no controle do ângulo de carga e c) analisar, simular e

implementar as estratégias de controle propostas em diferentes condições de operação do MIT.

O controlador fuzzy Takagi-Sugeno proposto possuirá uma única base de regras para gerar as

duas componentes do vetor de tensão que controlam o fluxo e o torque. Isto implica no fato que

o controlador fuzzy T-S proposto terá uma estrutura simplificada e, em consequência diminuirá

o custo computacional, facilitando assim seu processamento quando for implementado. No

caṕıtulo 3 serão apresentados os detalhes do projeto deste controlador.

A estratégia de controle direto de torque baseada no controle do ângulo da carga empre-

gando o controle por modos deslizantes (CDT-CMD) tomará como base a estratégia proposta

em (Rodriguez et al. 2004). Essa estratégia controla o ângulo de carga e em consequência o

torque eletromagnético, evitando a transformação de coordenadas. A estratégia de controle

proposta neste trabalho empregará o controle por modos deslizantes para o controle do fluxo e

do torque eletromagnético. No caṕıtulo 4 serão apresentados os detalhes do projeto dos contro-

ladores por modos deslizantes propostos.



Capı́tulo 3

Controle vetorial com o controlador fuzzy

Takagi-Sugeno

3.1 Introdução

Neste caṕıtulo serão apresentados as estratégias de controle vetorial (controle por orientação

direta do campo e controle direto de torque) empregando os controladores fuzzy Takagi-Sugeno.

Inicialmente será apresentado uma breve fundamentação teórica dos termos comumente utili-

zados nos sistemas fuzzy, assim como da estrutura básica dos controladores fuzzy. Em seguida,

detalha-se os procedimentos para o projeto do controlador fuzzy Takagi-Sugeno proposto e,

apresenta-se os resultados das simulações e dos ensaios experimentais para a validação do con-

trolador proposto.

3.2 Controladores fuzzy tipo Takagi-Sugeno

Nessa seção serão apresentados os fundamentos teóricos necessários para o projeto dos con-

troladores fuzzy tipo Takagi-Sugeno.

29
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3.2.1 Lógica fuzzy

Inicialmente são descritas as definições básicas dos termos mais usados na linguagem co-

tidiana dos sistemas fuzzy, tais como variáveis lingúısticas, proposições fuzzy, relações fuzzy,

implicações fuzzy e o motor de inferência assim como são descritas algumas operações básicas

utilizando a lógica fuzzy.

Conjuntos fuzzy

Na teoria de conjuntos clássica, os valores de pertinência ou não de um elemento a um

conjunto estão bem definidos, onde cada proposição é tratada como totalmente falsa ou total-

mente verdadeira. Porém, a maioria dos conjuntos e proposições não podem ser caracterizados

de maneira tão exata. Na lógica fuzzy, a pertinência de um elemento a um conjunto ocorre

gradativamente e se expressa através de uma função de pertinência.

Função caracteŕıstica

Seja S um conjunto cujo domı́nio é X. A função caracteŕıstica do conjunto S tem o valor

µS(x) = 1 se x ∈ S, e µS(x) = 0 se x 6∈ S, µ : X → {0,1}. O conjunto S com esta função

caracteŕıstica é denominada conjunto clássico ou crisp.

Função de pertinência

Seja F um conjunto cujo domı́nio é X . A função de pertinência µF (x) do conjunto F é

uma função que designa valores, ou graus de pertinência, para cada x ∈ F , µ : X → [0,1].

Então F é denominado de conjunto fuzzy. Os conjuntos crisp podem ser tratados como um

caso especial dos conjuntos fuzzy visto que sua função caracteŕıstica pode assumir os valores

extremos ao intervalo [0,1] no qual é definida a função de pertinência. Em teoria de conjuntos

fuzzy, a faixa de posśıveis valores quantitativos considerados para os membros do conjunto fuzzy

é denominada universo de discurso. A função de pertinência converte o grau de nebulosidade

num intervalo normalizado [0,1] onde os valores limites 0 e 1 lembram o grau de pertinência dos

membros do conjunto crisp. As funções de pertinência podem ter diferentes formas, no entanto,
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as mais usadas são as formas: triangular, trapezoidal, Gaussiana e curvas de Gauss, como pode

ser observado na figura 3.1.
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Figura 3.1: Funções de pertinência (a) trapezoidal (b) triangular (c) Gaussiano e (d) curva de
Gauss.

Centro e núcleo do conjunto fuzzy

O único valor x = cF = cxF ∈ F cujo máximo valor de pertinência é µF (cF ) = 1 é denominado

centro do conjunto fuzzy F . Se existir um conjunto de valores com o máximo grau de pertinência

core(F ) = {x ∈ X : µF (x) = 1}, então core(F ) é denominado núcleo do conjunto fuzzy F .

O centro do conjunto fuzzy F que possui núcleo é calculado através da seguinte expressão

cxF = (xa + xb)/2, sendo que xa e xb são os valores extremos do núcleo.

União, intersecção e complemento de conjuntos fuzzy

Há muitas formas diferentes de determinar a função de pertinência do conjunto fuzzy resul-

tante da união e intersecção de conjuntos fuzzy, assim como também para determinar o com-

plemento de um conjunto fuzzy. Dentre eles, Zadeh (Zadeh 1965) propôs as seguintes definições
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para estas operações:

µB∪C(x) = max(µB(x),µC(x))

µB∩C(x) = min(µB(x),µC(x)) (3.1)

µB̄(x) = 1− µB(x)

Variável lingúıstica

Uma das grandes vantagens do uso da lógica fuzzy é a possibilidade de transformar a lin-

guagem natural em conjuntos de números, permitindo sua manipulação computacional. As

variáveis lingúısticas são variáveis cujos valores são palavras ou sentenças em linguagem natural

ou artificial. As variáveis lingúısticas assumem valores chamados de termos lingúısticos. Por

exemplo, os termos lingúısticos BAIXO, MEDIANO, e ALTO são relativos à variável lingúıstica

ALTURA como se pode observar na figura 3.2.
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Termos Lingúısticos

Função deFunção de
PertinênciaPertinência
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Figura 3.2: Função de pertinência, variável lingúıstica e termos lingúısticos.

Proposições fuzzy

Seja x ∈ X uma variável lingúıstica e Ti(x) seja um conjunto fuzzy associado ao termo

lingúıstico Ti, então a seguinte estrutura representa uma proposição, isto é:

Pi : x é Ti (3.2)
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Uma proposição fuzzy é interpretada por um processo conhecido como fuzzificação.

3.2.2 Estrutura do controlador fuzzy tipo Takagi-Sugeno

A estrutura do controlador fuzzy tipo Takagi-Sugeno (T-S) depende do processo sob controle

e da qualidade requerida. As estruturas diferem significativamente entre eles em relação ao

número de entradas e sáıdas, ou menos significativamente pelo número de conjuntos fuzzy

utilizados para a(s) entrada(s) e sáıda(s), pela forma das funções de pertinência, pela quantidade

e forma das regras de controle, pelo tipo de mecanismo de inferência, e pelo método de agregação

utilizado.

Entrada

Sáıda

Fuzzificação (binário para fuzzy)

Agregação (fuzzy para binário)

Base de Regras Fuzzy
Mecanismo de

Inferência Fuzzy

Figura 3.3: Estrutura do controlador fuzzy Takagi-Sugeno.

Apesar da variedade de possibilidades de estruturas para o controlador fuzzy T-S , a forma

básica de todos os tipos de controladores comumente utilizadas consistem das seguintes partes:

(a) Fuzzificação (binário para fuzzy), (b) Base de regras fuzzy, (c) Mecanismo de inferência, e

(d) Agregação (fuzzy para binário). A figura 3.3 mostra a estrutura t́ıpica do controlador fuzzy

T-S.
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Fuzzificação

Seja x ∈ X uma variável lingúıstica e Ti(x) seja o conjunto fuzzy associado com o termo

lingúıstico Ti. A conversão de um valor f́ısico x (numérico) no seu correspondente termo lin-

gúıstico com a associação de um grau de pertinência, x → µTi(x) é denominado fuzzificação. A

função de pertinência µTi(x) representa o equivalente fuzzy do valor de x

Relação fuzzy

Sejam x ∈ X e y ∈ Y variáveis lingúısticas, e Ti(x) e Fj(y) sejam conjuntos fuzzy corres-

pondentes aos termos lingúısticos Ti e Fj respectivamente, então a seguinte estrutura representa

uma relação de duas dimensões:

Rij = x é Ti ℘ y é Fj

denotado por (3.3)

Rij = P x
i ℘ P

y
j

sendo que ℘ é um operador de lógica fuzzy (interseção, união). A escolha do operador ℘ tem

uma influência direta na estrutura do controlador fuzzy (Kovacic & Bogdan 2006).

Base de regras fuzzy

A base de regras fuzzy é a parte central do controlador fuzzy e este representa a inteligência

em qualquer algoritmo de controle fuzzy. É aqui onde o conhecimento do projetista e sua

experiência devem ser corretamente interpretados e organizados num apropriado conjunto de

regras (Kovacic & Bogdan 2006).

A base de regras contém um conjunto de regras-proposições fuzzy onde as variáveis antece-

dentes e consequentes são variáveis lingúısticas e os posśıveis valores de uma variável lingúıstica

são representados por conjuntos fuzzy, isto é verdadeiro para os controladores tipo Mamdani, no

entanto, nos controladores fuzzy tipo Takagi-Sugeno a parte consequente das regras fuzzy são

representadas por funções matemáticas que estão em função da suas entradas. Uma regra fuzzy
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expressa relações entre variáveis lingúısticas e conjuntos fuzzy (Aguiar & Jr 1999). No caso dos

controladores Takagi-Sugeno ou Takagi-Sugeno-Kang (modelos TS ou TSK) (Jantzen 1998, Ta-

kagi & Sugeno 1985) as regras são representadas da seguinte forma:

FR : SE fi(A1 é a1, A2 é a2, . . . , An é an) ENTÃO C = fj(a1,a2, . . . ,an) (3.4)

FR é uma regra fuzzy, fi é uma função lógica e, fj é uma função matemática que está em

função da suas entradas; C é a parte consequente, ou variável de sáıda sendo inferida, ai é

o antecedente, ou variável de entrada, e Ai é um conjunto fuzzy representado pela função de

pertinência µAi. A base de regras completa será definida pelas nk regras.

Mecanismos de inferência

Independentemente da forma das regras fuzzy, a maior preocupação é como interpretar o

significado de cada regra. Nesta caso, preocupa-se em determinar a influência produzida pela

parte antecedente da regra fuzzy na parte consequente da regra, para isso é necessário determinar

o grau de disparo (firing strength) de cada regra que pode ser calculado utilizando o operador

min (Engelbrecht 2007)

αk = min
∀|ai∈Ak

{µAi(ai)} (3.5)

Ak é o conjunto dos antecedentes da regra k. Alternativamente, o operador produto também

pode ser utilizado para calcular o grau de disparo,

αk =
∏

∀|ai∈Ak

µAi(ai) (3.6)

Agregação

O primeiro passo da inferência baseada em regras individuais, o qual é predominantemente

usado no projeto de controladores, é calcular o grau de pertinência da parte antecedente da

regra, e então calcular a influência deste na parte consequente da regra. Este procedimento é

feito para todas as regras fuzzy ativadas, e finalmente o processo denominado agregação calcula
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o valor numérico da sáıda. Sendo assim, a sáıda do controlador é determinado através da média

de todas as sáıdas fj(a1,a2, . . . ,an) com os pesos αk:

Co =

∑nk
k=1 αkfj(a1,a2, . . . ,an)

∑nk
k=1 αk

(3.7)

Nos controladores fuzzy Takagi-Sugeno cada função fj é uma função linear da forma (Nguyen

et al. 2003):

fj(x1,x2, . . . ,xn) = a0j +
n
∑

i=1

αijxi (3.8)

Uma outra alternativa muito utilizada são as funções quadráticas e funções trigonométricas

fj(x1,x2, . . . ,xn) = a0j +

n
∑

i=1

αijx
2
i (3.9)

fj(x1,x2, . . . ,xn) = exp[
n
∑

i=1

αij sin(xi)] (3.10)

A escolha da função fj depende de cada aplicação. No caso espećıfico dos controladores

fuzzy utilizados neste trabalho a função fj escolhida é a função linear.

3.3 Controle por orientação direta do campo com o con-

trolador fuzzy Takagi-Sugeno

Na figura 3.4 é apresentado o diagrama de blocos da estratégia de controle por orientação

direta do campo proposta. Observa-se que a estratégia de controle somente precisa medir a

tensão no barramento CC e a corrente de duas das fases do MIT para calcular o vetor espacial

da tensão do estator e estimar o fluxo do rotor. O controlador fuzzy T-S proposto tem como

variáveis de entrada o erro da componente de eixo direto da corrente do estator (Eids) e o

erro da componente de eixo em quadratura da corrente do estator (Eiqs), tendo como sáıdas

as componentes da tensão do estator necessárias para minimizar ou até zerar os erros das

componentes das correntes. Estas sáıdas estão representadas no sistema de referência orientado
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pelo fluxo do rotor.
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Figura 3.4: Controle por orientação direta do campo com o controlador fuzzy T-S.

3.3.1 Cálculo do vetor espacial da tensão do estator

O vetor espacial da tensão do estator é calculado utilizando a tensão do barramento de

corrente cont́ınua Ucc e o estado das chaves superiores do inversor trifásico de dois ńıveis (Sa =

{0,1}, Sb = {0,1}, Sc = {0,1}). Sendo assim, o vetor espacial da tensão do estator é calculado

através da seguinte equação (Bertoluzzo et al. 2007):

~us =
2

3

[

(Sa −
Sb + Sc

2
) + j

√
3

2
(Sb − Sc)

]

Ucc (3.11)

3.3.2 Estimação do fluxo do rotor

Na estratégia proposta, inicialmente será estimado o fluxo do estator para logo em seguida

estimar o fluxo do rotor. A estimação do vetor espacial do fluxo do estator depende basicamente

da integração da força contraeletromotriz (bemf-back electromotive force):

~ψs =

∫

(~us −Rs ·~is)dt

~ψs =

∫

( ~bemf)dt (3.12)
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Quando o fluxo do estator for calculado utilizando a equação (3.12) tem-se alguns problemas

associados com a integral pura quando ela é implementada com o emprego do processador digital

de sinais. Com o objetivo de resolver este problema será utilizado o integrador usando o método

de compensação adaptativa proposta em (Hu & Wu 1998). Esse método pode ser utilizado para

estimar com precisão o fluxo do estator incluindo sua magnitude e sua fase para uma ampla

faixa de velocidades.

+
+

+
+

1
s+ωc

1
s+ωc

ωc
s+ωc

ωc
s+ωc PI ÷

ψα1

ψβ1

ψβ2

ψα2
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∆e
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣

detector de quadratura

bemfβ

bemfα

ϕ

ψβs · bemfβ + ψαs · bemfα

ψαs

ψβs

polar

polar

parapara

cartesiano

cartesiano

Figura 3.5: Diagrama de blocos do método de compensação adaptativa.

A figura 3.5 mostra o diagrama de blocos deste método. A ideia principal deste método é

baseada no fato de que o vetor espacial do fluxo do estator é ortogonal ao vetor espacial da

força contraeletromotriz. O detetor de quadratura detecta se a ortogonalidade entre o vetor

espacial do fluxo do estator e o vetor espacial da força contraeletromotriz é mantida constante.

O prinćıpio de operação deste método é explicado através do diagrama ilustrado na figura 3.6.

O vetor espacial do fluxo do estator é a soma de dois vetores, o vetor de alimentação direta

(feedforward vector) ~ψ1 o qual é composto pelas sáıdas dos filtros passa-baixas (Low Pass (LP)

filters) (ψα1 e ψβ1), e o vetor de realimentação (feedback vector) ~ψ2 o qual é composto de ψα2

e ψβ2. Idealmente, o vetor espacial do fluxo do estator ~ψs deve ser ortogonal ao vetor ~bemf, e

a sáıda do detetor de quadratura é zero. Quando um valor inicial ou flutuação CC (dc drift) é

introduzido ao integrador, a relação de ortogonalidade anterior se perde, e o ângulo de fase entre

o vetor espacial do fluxo do estator e o vetor bemf não é mais 90◦. O sinal de erro é definido
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α~bemf

~ψs

~ψ1~ψ2

~ψ′
s

γ

~ψ′
2

∆γ : offset angle

Figura 3.6: Diagrama vetorial mostrando a relação entre os vetores ~ψs e ~bemf.

por:

∆~e = ~ψs · ~bemf/
∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣
= (ψβs · bemfβ + ψαs · bemfα)/

∣

∣

∣

~ψs

∣

∣

∣

∆~e = |bemf| cos(γ) (3.13)

Supondo que a magnitude do vetor de realimentação ~ψ2 seja incrementada para ~ψ′
2 como

ilustrado na figura 3.6, devido ao dc offset ou problema de valor inicial, o ângulo de fase γ será

maior do que 90◦. O detetor de quadratura gera um sinal de erro negativo. A sáıda do regulador

PI, ψcmp é diminúıda. Como resultado, o vetor espacial do fluxo do estator ~ψ′
s se desloca em

direção à posição original mantendo os 90◦ até que a relação de ortogonalidade entre os vetores

espaciais ~ψs e ~bemf seja restabelecida. Se γ for menor do que 90◦ por alguma razão, um processo

inverso irá ocorrer, o qual traz de volta o ângulo γ para 90◦. Então, o integrador modificado

com o controle adaptativo pode ajustar o ńıvel de compensação do fluxo ψcmp automaticamente

para um valor ótimo tal que os problemas associados com o valor inicial e flutuações CC são

basicamente eliminados.

Uma vez estimado o vetor espacial do fluxo do estator através do método de compensação

adaptativa, é posśıvel calcular o fluxo do rotor através das equações dinâmicas do modelo do
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motor. Então, no sistema de referência estacionário tem-se que:

~ψr =
Lr
Lm

~ψs −
LsLr − L2

m

Lm
~is (3.14)

O ângulo do fluxo do rotor θψr necessário para a orientação do sistema é obtido com a

seguinte equação

θψr = tan−1(
ψβr
ψαr

) (3.15)

3.3.3 Transformação de coordenadas d− q ↔ α-β

O vetor espacial da tensão do estator ~u′s, representado no sistema de referência orientado

pelo fluxo do rotor é:

~u′s = |~us|ejθudq,s = uds + juqs (3.16)

θudq,s , uds e uqs são o ângulo e, as componentes real e imaginaria do vetor espacial da tensão

do estator representado no sistema de referência orientado pelo fluxo do rotor.

O vetor espacial da tensão do estator ~u′s pode ser representado no sistema de referência

estacionário da seguinte forma:

~us = ~u′se
jθψr = |~us|ejθuαβ,s = |~us|ej(θudq,s+θψr ) = uαs + juβs (3.17)

Observa-se da equação anterior que é necessário somar os ângulos θudq,s e θψr , que são o

ângulo do vetor espacial da tensão do estator em relação ao sistema alinhado com o fluxo do

rotor e o ângulo do fluxo do rotor em relação ao sistema estacionário, respectivamente. Por outro

lado, o vetor espacial da corrente do estator representado no sistema de referência orientado pelo

fluxo do rotor ~i′s é obtido através da seguinte equação:

~i′s =~ise
−jθψr = |~is|ejθidq,s = |~is|ej(θiαβ,s−θψr ) = ids + jiqs (3.18)
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3.3.4 Controlador de corrente fuzzy Takagi-Sugeno

O controlador fuzzy Takagi-Sugeno, proposta da presente tese, tem como entradas o erro

da componente de eixo direto da corrente do estator Eids e o erro da componente de eixo em

quadratura da corrente do estator Eiqs . As sáıdas do controlador proposto são as componentes

de eixo direto e em quadratura do vetor espacial da tensão do estator. O controlador está

ilustrado na figura 3.7. O vetor espacial da tensão do estator de referência, proporcionado pelo

controlador fuzzy T-S, está representado no sistema de referência orientado pelo fluxo do rotor.

A parte consequente da base de regras para a sáıda u∗ds é uma combinação linear de suas entradas;

da mesma forma, a segunda sáıda u∗qs tem na sua base de regras a mesma parte consequente da

sáıda u∗ds, porém com os coeficientes trocados como pode-se observar na tabela 3.1.

Fuzzificação Agregação
Motor de
inferência
fuzzy

Eids
Eiqs

u∗ds

u∗qs

Base

regras
de

(tabela 3.1)

Figura 3.7: Estrutura do controlador de corrente fuzzy Takagi-Sugeno.

Tabela 3.1: Base de regras para o cálculo de u∗ds e u
∗
qs.

Eids / Eiqs N ZE P

N V R1

ds
= a ·Eids + b ·Eiqs

V R1
qs = −b · Eids + a ·Eiqs

V R2

ds
= a ·Eids + b ·Eiqs

V R2
qs = −b · Eids + a ·Eiqs

V R3

ds
= c ·Eids + d ·Eiqs

V R3
qs = −d · Eids + c ·Eiqs

ZE V R4

ds
= a ·Eids + b ·Eiqs

V R4
qs = −b · Eids + a ·Eiqs

V R5

ds
= c ·Eids + d ·Eiqs

V R5
qs = −d · Eids + c ·Eiqs

V R6

ds
= e ·Eids + f ·Eiqs

V R6
qs = −f · Eids + e ·Eiqs

P V R7

ds
= c ·Eids + d ·Eiqs

V R7
qs = −d · Eids + c ·Eiqs

V R8

ds
= e ·Eids + f ·Eiqs

V R8
qs = −f · Eids + e ·Eiqs

V R9

ds
= e ·Eids + f ·Eiqs

V R9
qs = −f · Eids + e ·Eiqs

Funções de pertinência

As funções de pertinência (FP) do controlador de corrente fuzzy T-S são ilustradas nas fi-

guras 3.8 e 3.9. Estas funções são utilizadas para o processo de fuzzificação e, assim converter
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as variáveis numéricas em variáveis fuzzy. As FP e o universo de discurso das entradas foram

ajustados com a experiência adquirida através de várias simulações utilizando o método heu-

ŕıstico de tentativa e erro. O universo de discurso para a entrada Eids é definido no intervalo

fechado [-0.5, 0.5]. A entrada Eiqs é definida no intervalo fechado [-10, 10], como ilustrado nas

figuras 3.8 e 3.9, respectivamente. As formas das FP utilizadas em ambas entradas são triangu-

lares e trapezoidais porque estas funções são adequadas para operações em tempo real (Dubois

et al. 1993). Os termos lingúısticos associados aos conjuntos fuzzy em ambas entradas são

N-Negativo, Ze-Zero e P-Positivo.
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Figura 3.8: Funções de pertinência para o erro da componente de eixo direto da corrente do
estator Eids (em Amperes).
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Figura 3.9: Funções de pertinência para o erro da componente de eixo em quadratura da corrente
do estator Eiqs (em Amperes).
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A Base de regras

A base de regras para a componente de eixo direto da tensão do estator u∗ds são definidas da

seguinte forma:

R1
Vds

: se Eids é N e Eiqs é N então

V R1

ds = a · Eids + b · Eiqs

Assim também, a base de regras, para a componente de eixo em quadratura da tensão do

estator u∗qs, são definidos por regras da forma:

R1
Vqs : se Eids é N e Eiqs é N então

V R1

qs = −b ·Eids + a ·Eiqs

As constantes a e b são coeficientes da função polinomial de primeira ordem tipicamente pre-

sente na parte consequente dos controladores fuzzy Takagi-Sugeno de primeira ordem. Observa-

se que os coeficientes para V R1

ds e V R1

qs são as mesmas, porém com a ordem trocada, não sendo

necessários outros coeficientes, diminuindo a quantidade de coeficientes pela metade. A base

de regras completa para o cálculo de u∗ds e u∗qs é apresentado na tabela 3.1, sendo que (a=5;

b=0.1), (c=6.5; d=0.2), (e=8; f=0.1), estes valores foram obtidos através da realização de varias

simulações.

Método de inferência

Em geral, os operadores utilizados nas operações lógicas fuzzy são as normas triangulares, os

quais podem ser divididos em t-normas (operadores AND) e s-normas (operadores OR) (Gupta

& Qi 1991b, Gupta & Qi 1991a). As t-normas realizam operações de interseção nos conjuntos

fuzzy e sua escolha tem importância nos controladores fuzzy. A t-norma usualmente é denotado
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por T(a,b). A t-norma utilizada no controlador fuzzy T-S proposto é definido da seguinte forma:

µRi = T (µiEids
,µiEiqs ) = µiEids

· µiEiqs (3.19)

para i = 1,...,n; n = 9

µiEids
e µiEiqs são os graus de pertinência da primeira e da segunda entrada do controlador

fuzzy T-S, respectivamente, e µRi é o valor de verdade da proposição.

Agregação

O valor final da sáıda u∗ds inferida das n = 9 implicações é agregado utilizando a média de

todos os V Ri
ds com os pesos µRi :

u∗ds =
Σni=1µ

RiV Ri
ds

Σni=1V
Ri
ds

(3.20)

Assim também o valor final da sáıda u∗qs inferida das n = 9 implicações é agregado utilizando

a média de todos os V Ri
qs com os pesos µRi :

u∗qs =
Σni=1µ

RiV Ri
qs

Σni=1V
Ri
qs

(3.21)

No controlador fuzzy proposto, que é do tipo Takagi-Sugeno, não é necessário realizar o

processo de defuzzificação (Driankov et al. 1996)(Sandri & Correa 1999), como é comum nos

controladores tipo Mamdani (Mamdani 1974). Isto é porque nos controladores fuzzy T-S cada

regra proporciona já um valor numérico e o resultado total é determinado pela média da soma

ponderada de cada regra, como ilustrado nas equações (3.20) e (3.21). O controlador fuzzy T-S

foi programado na linguagem de programação C para sua simulação facilitando posteriormente

sua implementação no processador digital de sinais TMS320F28335 da Texas Instruments.

3.3.5 Resultados de simulação e experimentais

As simulações foram realizadas utilizando o software de simulação MATLAB R2011b e o

conjunto de blocos do Simulink e o toolbox de lógica fuzzy. A frequência de chaveamento do
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inversor trifásico de dois ńıveis foi ajustada em 10kHz e a referência da componente de eixo

direto da corrente do estator i∗ds foi ajustada em 1.0 pu.

Os experimentos foram realizadas com circuitos eletrônicos e o motor de indução trifásico

cujos parâmetros são apresentados no Apêndice A. A bancada consiste do kit de desenvolvimento

eZdsp TMS320F28335 da Texas Instruments, do inversor trifásico da Semikron 12kVA e de um

sistema de freio magnético para impor uma carga ao motor. Foram utilizadas também placas

de aquisição e condicionamento de sinais para a medição da corrente no estator e da tensão no

barramento CC para permitir sua amostragem e conversão pelo conversor AD interno.

Com o objetivo de verificar o correto funcionamento e estabilidade em malha fechada do

sistema de controle proposto, foram realizados quatro testes: (1) aplicação de um perfil de

velocidade trapezoidal (de -0.55 pu a 0.55 pu) em vazio; (2) aplicação de um perfil de velocidade

triangular (de -0.3 pu a 0.3 pu) em vazio; (3) reversão de velocidade (degrau de -0.3 pu a 0.3

pu) em vazio; (4) aplicação de um degrau de carga (de 0 a 1.0 pu) com a velocidade constante

em 0.4 pu; (5) aplicação de um degrau de carga (de 0 a 0.5 pu) com a velocidade constante em

0.4 pu. Observa-se em todos os testes que as escalas de tempo da simulação e da implementação

são diferentes, isto porque para conseguir uma simulação por um tempo maior a 10 segundos

(tempo de operação do sistema) a memoria RAM do computador utilizado é insuficiente.

As figuras 3.10 e 3.11 mostram os resultados da simulação e experimentais da velocidade

angular instantânea do rotor ωr quando é aplicado um perfil de reversão trapezoidal em vazio.

Neste teste, a velocidade ωr segue a referência adequadamente. Na parte experimental observa-

se a presença de rúıdos inerentes aos testes experimentais, mesmo assim tem-se que a velocidade

ωr segue a referência com um erro de regime menor que 1%.

De forma semelhante, as figuras 3.12 e 3.13 mostram os resultados da simulação e experi-

mentais quando é aplicado um perfil de reversão de velocidade triangular, assim como no caso

anterior o teste é feito em vazio. A velocidade ωr segue a referência adequadamente.

As figuras 3.14 e 3.15 mostram os resultados da simulação e experimentais da velocidade

angular ωr instantânea do rotor quando se aplica um degrau na referência da velocidade de

0.3 pu para -0.3 pu em vazio. A velocidade ωr atingiu a referência em aproximadamente 0.7
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Figura 3.10: Resultados das simulações da velocidade ωr para o teste 1 (em segundos).
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Figura 3.11: Resultados experimentais da velocidade ωr para o teste 1 (C2,C3: 0.2 pu/div, 5
s/div).
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Figura 3.12: Resultados das simulações da velocidade ωr para o teste 2 (em segundos).

segundos.

As figuras 3.16 e 3.17 mostram os resultados da simulação e experimentais das componentes
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Figura 3.13: Resultados experimentais da velocidade ωr para o teste 2 (C2,C3: 0.2 pu/div, 5
s/div).
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Figura 3.14: Resultados das simulações da velocidade ωr para o teste 3 (em segundos).
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Figura 3.15: Resultados experimentais da velocidade ωr para o teste 3 (C2,C3: 0.2 pu/div, 5
s/div).

de eixo direto e em quadratura da corrente do estator (ids,iqs) quando é aplicado o freio mag-

nético de 0 para 1.0 pu no valor da carga. A componente de eixo em quadratura da corrente

do estator iqs aumenta à medida que a carga aumenta. Também observa-se que a componente
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de eixo direto da corrente do estator ids se mantém constante durante a aplicação da carga,

este comportamento mostra que as duas componentes estão devidamente desacopladas como

consequência da orientação. Observa-se que há um retardo na corrente iqs obtida experimen-

talmente em relação à obtida por simulação. Isto ocorre porque a dinâmica do freio magnético

utilizado não foi considerado na simulação. Entretanto os valores de regime são os mesmos.
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Figura 3.16: Resultados das simulações das correntes ids, iqs no sistema de referência orientado
pelo fluxo do rotor para o teste 4 (em segundos).

ids

iqsC2

C3

Figura 3.17: Resultados experimentais das correntes ids, iqs no sistema de referência orientado
pelo fluxo do rotor para o teste 4 (C2,C3: 0.5 pu/div, 5 s/div)

Finalmente, as figuras 3.18 e 3.19 ilustram os resultados da simulação e experimentais da

velocidade angular instantânea do rotor ωr e das componentes da corrente do estator (ids,iqs)

quando é aplicado o freio magnético de 0 para 0.5 pu no valor da carga. Uma vez mais é

posśıvel observar o comportamento desacoplado entre as componentes da corrente do estator.

Observa-se também que quando o freio magnético é aplicado (aplicação de carga) a velocidade
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se mantém estável com um pequeno pico, que é corregido rápidamente pelo controlador de

velocidade, quando a carga é retirada.
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Figura 3.18: Resultados das simulações da velocidade ωr e das correntes ids, iqs no sistema de
referência orientado pelo fluxo do rotor para o teste 5 (em segundos).
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Figura 3.19: Resultados experimentais da velocidade ωr e das correntes ids, iqs no sistema de
referência orientado pelo fluxo do rotor para o teste 5 (C1,C3: 0.5 pu/div; C2: 1 pu/div; 5
s/div).

3.4 Controle direto de torque fuzzy Takagi-Sugeno

A estratégia de controle proposta, ilustrada na figura 3.20, tem duas malhas de controle, uma

para o fluxo do estator e outra para o torque eletromagnético. Uma das sáıdas do controlador

fuzzy T-S proporciona o valor da tensão de referência u∗qs necessária para minimizar o erro do

torque eletromagnético. Assim também, a outra sáıda do controlador fuzzy T-S proporciona o

valor da tensão de referência u∗ds necessária para minimizar o erro do fluxo do estator.
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Conhecido o ângulo do fluxo do estator θψs em relação ao eixo real estacionário, o bloco de

transformação de coordenadas d− q/α−β transforma as tensões u∗ds e u
∗
qs, que estão no sistema

de referência orientado pelo fluxo do estator, para o sistema de referência estacionário. A tensão

resultante da transformação será modulada através do bloco de modulação por vetores espaciais

(MVE) para finalmente ser sintetizada pelo inversor.

A estratégia de CDT com o controlador fuzzy T-S, mostrada no diagrama de blocos da

figura 3.20, tem as seguintes partes: o controlador fuzzy T-S, a transformação de coordenadas,

a modulação por vetores espaciais, o cálculo do vetor espacial da tensão do estator e, a estimação

do fluxo e do torque eletromagnético.

ψ∗
s

ψ̂s

t∗em

t̂em

u∗qs
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ψds ψqs
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Cálculo
de tensãoângulo fluxo
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Figura 3.20: Estratégia de controle direto de torque com o controlador fuzzy Takagi-Sugeno.

A partir das equações (2.49) e (2.53) e com as considerações estabelecidas na seção 2.5.3, é

posśıvel controlar diretamente o fluxo e o torque eletromagnético quando o sistema de referência

estiver alinhado com o fluxo do estator.

Através dos erros do fluxo do estator e do torque eletromagnético é posśıvel produzir os

valores de referência desacoplados das componentes real e imaginário do vetor espacial da tensão

do estator através do controlador fuzzy T-S com a finalidade de minimizar os erros do fluxo do

estator e do torque eletromagnético (Buja & Kazmierkowski 2004, Longji & Rulin 2004).

Por outro lado, para evitar o uso de uma transformação de coordenadas para calcular a

corrente no sistema de referência alinhado com fluxo do estator e calcular a queda de tensão na
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resistência elétrica do estator, será utilizado um controlador fuzzy T-S, sendo a sáıda 1 desse

controlador a responsável por proporcionar a tensão u∗ds adequada para controlar o fluxo do

estator, então:

u∗ds = fuzzy T-Ssaida1 (3.22)

Assim também, a sáıda 2 desse controlador é responsável por proporcionar a tensão u∗qs

adequada para controlar o torque eletromagnético, então:

u∗qs = fuzzy T-Ssaida2 (3.23)

As entradas do controlador fuzzy T-S estão definidas como:

fuzzy T-Sentrada1 = ψ∗
s − ψ̂s (3.24)

fuzzy T-Sentrada2 = t∗em − t̂em (3.25)

3.4.1 Cálculo do vetor espacial da tensão do estator

O vetor espacial da tensão do estator é calculado utilizando a equação apresentada na se-

ção 3.3.1.

3.4.2 Estimação do fluxo do estator e do torque eletromagnético

O vetor espacial do fluxo do estator é estimado através do método de compensação adap-

tativa apresentado na seção 3.3.2. Conhecido o vetor espacial do fluxo do estator é posśıvel

calcular o ângulo θψs em relação ao eixo real do sistema de referência estacionário, através da

equação (3.26), e assim orientar o sistema de referência com o fluxo do estator.

θψs = tan−1(
ψβs
ψαs

) (3.26)

Com o fluxo do estator estimado e com o vetor espacial da corrente do estator é posśıvel
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estimar o torque eletromagnético através da equação:

tem =
3P

2
~ψs ×~is (3.27)

O vetor espacial da corrente do estator foi calculando utilizando a equação (2.1). As correntes

nas fases a e b do estator foram medidas diretamente no motor de indução, e a corrente na fase

c foi calculado através de ias + ibs + ics = 0 considerando um sistema equilibrado.

Lembrando que ~ψs = ψαs + jψβs e ~is = iαs + jiβs e, com a definição de produto vetorial de

dois números complexos ~ψs ×~is = Im{~ψs~is}, tem-se:

tem =
3P

2
Im{(ψαs − jψβs)(iαs + jiβs)} (3.28)

tem =
3P

2
(ψαsiβs − ψβsiαs) (3.29)

3.4.3 Controlador de fluxo e de torque fuzzy Takagi-Sugeno

O controlador fuzzy Takagi-Sugeno é baseado num conjunto de regras cujos coeficientes são

os mesmos que foram obtidos para o controlador fuzzy Takagi-Sugeno aplicado na estratégia

FOC direto, esses coeficientes foram validados através da simulação da estratégia de CDT com

o controlador fuzzy T-S. Com o objetivo de projetar o controlador, foram realizados os seguintes

passos:

1. proposição de um conjunto adequado de regras;

2. escolha das variáveis de entrada/sáıda e sua quantização em conjuntos fuzzy;

3. definição das funções de pertinência a serem associados com as variáveis de entrada;

4. escolha do método de agregação.

O controlador fuzzy T-S, ilustrado na figura 3.21, tem como entradas o erro do fluxo do

estator Eψs e o erro do torque eletromagnético Eτ e, tem como sáıdas as componentes do vetor

espacial da tensão do estator. Estas componentes são representadas no sistema de referência

orientado pelo fluxo do estator. O controlador fuzzy T-S tem duas diferentes bases de regras.
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Para a primeira sáıda u∗ds, as regras têm como consequente uma combinação linear de suas

entradas. Enquanto que, para a sáıda u∗qs, as regras têm como consequente a mesma combinação

linear utilizada para a primeira sáıda, porém com a ordem dos coeficientes trocada como se

mostra na tabela 3.2 apresentada adiante.

Fuzzificação Agregação
Motor de
inferência
Fuzzy

Eψs

Eτ

u∗ds

u∗qs

Base de regras (tabela 3.2)

Figura 3.21: Estrutura do controlador fuzzy Takagi-Sugeno.

Funções de pertinência

As FP utilizadas no controlador fuzzy T-S são ilustradas nas figuras 3.22 e 3.23 para o

erro do fluxo do estator e o erro do torque eletromagnético, respectivamente. Essas FP são

utilizadas para o processo de fuzzificação e assim converter os valores numéricos em variáveis

fuzzy. As FP e o universo de discurso das entradas foram ajustadas através de várias simulações

utilizando também o método heuŕıstico de tentativa e erro. O universo de discurso para o erro

do fluxo do estator é definido no intervalo fechado [-0.5, 0.5]. As FP utilizadas para essa entrada

são trapezoidais e triangulares como mostrado na figura 3.22. Assim também, o universo de

discurso para o erro do torque eletromagnético é definido no intervalo fechado [-20, 20], porém

na figura 3.23 somente se mostra o intervalo [-5, 5]. Na figura 3.23, as FP utilizadas nesta

entrada são também trapezoidais e triangulares. Para ambas as entradas, foram considerados

os seguintes termos lingúısticos N-Negativo, Ze-Zero e P-Positivo, associados aos conjuntos

fuzzy.
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Figura 3.22: Funções de pertinência para o erro do fluxo do estator (em Weber).
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Figura 3.23: Funções de pertinência para o erro do torque eletromagnético (em N.m).

A Base de regras

A base de regras para a componente de eixo direto da tensão do estator u∗ds, é definida por

regras da seguinte forma:

R1
Vds

: se Eψs for N e Eτ for N (3.30)

então V R1

ds = a ·Eψs + b · Eτ

Assim também a base de regras, para a componente de eixo em quadratura da tensão do
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estator u∗qs, é definida por regras da seguinte forma:

R1
Vqs : se Eψs é N e Eτ é N

então V R1

qs = −b · Eψs + a · Eτ

As constantes a e b são coeficientes da função polinomial de primeira ordem tipicamente

presente na parte consequente dos controladores Takagi-Sugeno de primeira ordem. Observa-se

que os coeficientes tanto para V R1

ds como para V R1

qs são os mesmos mas com a ordem trocada,

não sendo necessários coeficientes diferentes para cada uma, diminuindo a quantidade de co-

eficientes pela metade. A base de regras completa para o cálculo de u∗ds e u∗qs é apresentado

na tabela 3.2, considerando que (a=5; b=0.1), (c=6.5; d=0.2), (e=8; f=0.1). Lembrando que

por conveniência foram mantidos os mesmos coeficientes do controlador fuzzy T-S aplicado na

estratégia FOC direto. Porém o universo de discurso das entradas do controlador fuzzy T-S

aplicado na estratégia FOC direto foram ajustados para as novas entradas (erro do torque e do

fluxo).

Tabela 3.2: Base de regras para o cálculo de u∗ds e u
∗
qs

Eψs
/ Eτ N ZE P

N V R1

ds
= a ·Eψs

+ b ·Eτ
V R1
qs = −b ·Eψs

+a ·Eτ
V R2

ds
= a · Eψs

+ b · Eτ
V R2
qs = −b ·Eψs

+a ·Eτ
V R3

ds
= c ·Eψs

+ d ·Eτ
V R3
qs = −d ·Eψs

+c ·Eτ

ZE V R4

ds
= a ·Eψs

+ b ·Eτ
V R4
qs = −b ·Eψs

+a ·Eτ
V R5

ds
= c · Eψs

+ d ·Eτ
V R5
qs = −d ·Eψs

+c ·Eτ
V R6

ds
= e ·Eψs

+ f ·Eτ
V R6
qs = −f ·Eψs

+e ·Eτ

P V R7

ds
= c ·Eψs

+ d ·Eτ
V R7
qs = −d ·Eψs

+c ·Eτ
V R8

ds
= e ·Eψs

+ f ·Eτ
V R8
qs = −f ·Eψs

+e ·Eτ
V R9

ds
= e ·Eψs

+ f ·Eτ
V R9
qs = −f ·Eψs

+e ·Eτ

Método de inferência

Em geral, os operadores utilizados nas operações lógicas fuzzy são as normas triangulares, os

quais podem ser divididos em t-normas (operadores AND) e s-normas (operadores OR) (Gupta

& Qi 1991b)(Gupta & Qi 1991a). As t-normas realizam operações de interseção nos conjuntos

fuzzy e sua escolha tem importância no controle de lógica fuzzy. A t-norma utilizada no contro-

lador fuzzy T-S proposto é definida conforme já mostrado na seção 3.3.4 e que por conveniência
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se mostra aqui novamente:

µRi = T (µiEψs ,µ
i
Eτ ) = µiEψs · µ

i
Eτ (3.31)

para i = 1,...,n; n = 9

µiEψs e µiEτ são os graus de pertinência da primeira e da segunda entrada do controlador

fuzzy T-S, respectivamente, e µRi é o valor de verdade da proposição.

Agregação

A agregação é definida de forma semelhante à seção 3.3.4 e que por conveniência se mostra

aqui novamente considerando as novas variáveis:

u∗ds =
Σni=1µ

RiV Ri
ds

Σni=1V
Ri
ds

(3.32)

u∗qs =
Σni=1µ

RiV Ri
qs

Σni=1V
Ri
qs

(3.33)

3.4.4 Resultados da simulação e dos experimentos

As simulações foram realizadas utilizando o software de simulação MATLAB R2011b e o

conjunto de blocos do Simulink e o toolbox de lógica fuzzy. A frequência de chaveamento do

inversor trifásico de dois ńıveis foi ajustada em 10kHz. O fluxo de referência do estator foi

ajustado no seu valor nominal 0.82 Wb.

A bancada experimental consta basicamente de circuitos eletrônicos, o inversor e, o motor de

indução trifásico cujos parâmetros são apresentados no Apêndice A. Com o objetivo de verificar

o correto funcionamento e estabilidade em malha fechada do sistema de controle proposto, foram

realizados quatro testes: (1) aplicação de um degrau de carga (de 0 a 1.0 pu) com a velocidade

constante em 0.5 pu; (2) aplicação de um degrau de carga (de 0 a 1.0 pu) com a velocidade

constante em 0.3 pu; (3) reversão de velocidade (degrau de -0.5 pu a 0.5 pu) em vazio; (4)

aplicação de um perfil de velocidade em vazio. A carga foi aplicada usando um freio magnético
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cujo modelo matemático dinâmico não foi inclúıdo na simulação. Porém neste caso foi aplicado

na simulação um perfil de carga parecido com o obtido na parte experimental devido a dinâmica

própria do freio magnético.

As figuras 3.24 e 3.25 mostram os resultados das simulações e experimentais respectivamente.

Observa-se a resposta da velocidade angular instantânea do rotor ωr, do torque eletromagnético

tem e, da corrente na fase a do estator ias quando foi aplicado um degrau de carga (de 0 a 1.0

pu) com a velocidade constante em 0.5 pu. O torque eletromagnético e a corrente do estator

aumentam para manter a carga nominal imposta, porém o torque eletromagnético apresentou

uma ondulação irregular que está associado principalmente aos rúıdos gerados pela alta frequên-

cia de chaveamento, isto devido a que as placas de circuito impresso foram projetados com os

requerimentos mı́nimos desde o ponto de vista de minimização de rúıdos. Assim também é

posśıvel observar uma pequena queda e um sobressinal quando a carga foi aplicada e retirada.

Este comportamento mostra que o controlador de velocidade ainda pode ser melhorado o que

foge do escopo deste trabalho.

As figuras 3.26 e 3.27 mostram os resultados das simulações e experimentais do módulo

do fluxo do estator |~ψs|, do torque eletromagnético tem e da corrente na fase a do estator ias

quando foi aplicado um degrau de carga (de 0 a 1.0 pu) com a velocidade constante em 0.3 pu.

Nesse teste foi posśıvel observar o comportamento desacoplado do torque eletromagnético e do

fluxo do estator. Isto significa que se uma carga é aplicada (perturbação na malha de controle

do torque) o fluxo do estator será mantido constante no seu valor de referência. Neste caso a

referência é o fluxo nominal.

As figuras 3.28 e 3.29 mostram os resultados das simulações e experimentais da velocidade

angular do rotor ωr, do torque eletromagnético tem e da corrente na fase a do estator ias quando

foi realizada a reversão de velocidade (degrau de -0.5 pu a 0.5 pu) em vazio. Observa-se que o

tempo para a reversão de -0.5 pu a 0.5 é de aproximadamente 1.2 segundos. A forma senoidal

da corrente do estator mostra que o sistema de controle funcionou bem no controle da cor-

rente. Observa-se que a resposta da velocidade do motor na simulação tem um comportamento

aproximadamente linear, quando a resposta deveria ter um comportamento aproximadamente
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Figura 3.24: Resultados das simulações de ωr, tem e ias para o teste 1.
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Figura 3.25: Resultados experimentais de ωr, tem e ias para o teste 1 (C2: 0.5 pu/div; C3: 5
Nm/div; C4: 10 A/div; 5 s/div).
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Figura 3.26: Resultados das simulações de |~ψs|, tem e ias para o teste 2.

exponencial, isto porque no modelo do MIT utilizado na simulação não foram consideradas as

perdas por atrito e ventilação, perdas devido às correntes parasitas e histerese.
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Figura 3.27: Resultados experimentais de |~ψs|, tem e ias para o teste 2 (C1: 0.5 pu/div; C2: 10
Nm/div; C3: 0.5 Wb/div; C4: 10A/div; 5 s/div).
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Figura 3.28: Resultados das simulações de ωr, tem e ias para o teste 3.
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Figura 3.29: Resultados experimentais de ωr, tem e ias para o teste 3 (C1: 10 Nm/div; C2, C3:
0.5 pu/div; C4: 10 A/div; 5 s/div).

As figuras 3.30 e 3.31 mostram os resultados das simulações e experimentais da velocidade

angular do rotor ωr e da corrente na fase a do estator ias quando um perfil arbitrário de ve-

locidade é aplicado na referência da velocidade em vazio. Observa-se que o a velocidade segue
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Figura 3.30: Resultados das simulações de ωr e ias para o teste 4.
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Figura 3.31: Resultados experimentais de ωr e ias para o teste 4 (C1, C2: 0.1 pu/div; C4: 5
A/div; 5 s/div).

a referência com um erro de regime menor ao 2%, este erro poderá ser zerado com um melhor

projeto do controlador de velocidade o que foge ao escopo deste trabalho, observa-se também,

que a corrente no estator é menor quando o motor está operando numa velocidade menor.

3.4.5 Vantagens da estratégia de controle proposta

As caracteŕısticas do CDT com o controlador fuzzy T-S proposto são:

• Controle direto do fluxo e do torque eletromagnético.

• Controle indireto das tensões e correntes do estator.

• Forma de onda do fluxo e da corrente do estator aproximadamente senoidais.

• Pequenas oscilações do torque.



3.4. Controle direto de torque fuzzy Takagi-Sugeno 61

• Alto desempenho dinâmico.

• Frequência de chaveamento constante, obtida através da modulação por vetores espaciais.

As vantagens do CDT com o controlador fuzzy T-S proposto são:

• Presença de um único controlador fuzzy Takagi-Sugeno.

• Redução do custo computacional para a implementação do controlador fuzzy T-S.

• Frequência de chaveamento constante.

Como desvantagem pode-se mencionar que:

• Não foi posśıvel controlar o torque eletromagnético em baixas velocidades.
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Capı́tulo 4

Controle direto de torque baseado no controle do

ângulo de carga com controle por modos

deslizantes

4.1 Introdução

Apesar do bom desempenho das estratégias de controle vetorial utilizando os controladores

fuzzy propostos não foi posśıvel controlar o torque eletromagnético em baixas velocidades. Neste

caṕıtulo será utilizado os controladores por modos deslizantes porque eles demonstraram ter um

grande potencial para o acionamento de motores (Lascu et al. 2004).

Neste caṕıtulo será apresentado a estratégia de controle direto de torque baseado no controle

do ângulo de carga empregando os controladores por modos deslizantes propostos. Inicialmente

será apresenta-se uma breve fundamentação teórica do controle por modos deslizantes. Em

seguida, detalha-se os procedimentos para o projeto dos controladores por modos deslizantes

propostos e apresenta-se os resultados dos ensaios experimentais para a validação do controlador

proposto.

63
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por modos deslizantes

4.2 Controle por modos deslizantes

O prinćıpio de funcionamento do método de controle por modos deslizantes pode ser mos-

trado através de um exemplo apresentado em (Hung et al. 1993, Lazarini 2008) usando um

sistema de segunda ordem cujo diagrama de blocos é ilustrado na figura 4.1.

-

4

-4

u
∑

∫∫

x2 x1

2

Figura 4.1: Digrama de blocos do sistema de segunda ordem.

O sistema é modelado no espaço de estados, como se segue:

ẋ1 = x2

ẋ2 = −x1 + 2x2 + u (4.1)

considerando que:

u = −κx1 (4.2)

κ =











+4 para s(x1,x2) > 0;

−4 para s(x1,x2) < 0.
(4.3)

e que a função de chaveamento escolhida seja:

s(x1,x2) = x1σ (4.4)

σ = 0.5x1 + x2 (4.5)

Quando a função de chaveamento s(x1,x2) for igual a zero s(x1,x2) = 0, esta função define
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uma superf́ıcie de chaveamento de n − 1 dimensões num espaço de n dimensões. Então, essa

superf́ıcie sempre possui uma dimensão a menos do que o sistema e, nesse caso, a superf́ıcie

se transforma numa reta. As retas de chaveamento x1 = 0 e σ = 0, conforme ilustrado na

figura 4.2, dividem o plano de fase em regiões. Para que s(x1,x2) = 0 seja satisfeita deve-se

considerar que x1 = 0 e/ou σ = 0.5x1 + x2 = 0. Considerando-se, separadamente, as regiões

I e II definidas por s(x1, x2) > 0 e s(x1, x2) < 0, respectivamente, serão obtidos os seguintes

subsistemas:

Subsistema I:











ẋ1 = x2

ẋ2 = −5x1 + 2x2.
(4.6)

Subsistema II:











ẋ1 = x2

ẋ2 = 3x1 + 2x2.
(4.7)

O plano de fase para os subsistemas I e II são representados nas Figuras 4.3 e 4.4, respectiva-

x1

x2

Região I

Região I

s > 0

s > 0

Região II

Região II

s < 0

s < 0

linhas de chaveamento

σ = 0

Figura 4.2: Regiões definidas pela superf́ıcie de chaveamento s(x1,x2) = 0.

mente (Hung et al. 1993, Lazarini 2008).
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por modos deslizantes

x1

x2

Figura 4.3: Plano de fase para o subsistema I.

x1

x2

Figura 4.4: Plano de fase para o subsistema II.

A ideia principal do método de controle via modos deslizantes é conduzir o estado do sistema

de uma condição inicial qualquer para o estado desejado (ponto de equiĺıbrio representado pela

origem do plano de fase) através de uma superf́ıcie de chaveamento. Com um projeto adequado,

alternando constantemente a estrutura do sistema, é posśıvel estabilizar a resposta de um sistema

naturalmente instável (Lazarini 2008).

A partir de m entradas de controle, o plano de fase do sistema dado pelas equações (4.1)

a (4.3) será composto através de 2m subsistemas, selecionados pela lei de chaveamento ex-

pressa pela função sinal(s). O comportamento resultante será descrito através das trajetórias

do sistema sobre a superf́ıcie de chaveamento s(x1, x2) = 0. A figura 4.5, ilustra o plano de

fase resultante da composição de ambos os subsistemas através das funções de chaveamento

anteriormente propostas.
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x1

x2

Região I

Região II
x1 = 0

σ = 0

Figura 4.5: Plano de fase resultante da aplicação da função de chaveamento.

Sobre a reta x1 = 0, as trajetórias de fase das regiões I e II são unidas sem qualquer

ambiguidade, não existindo nenhum movimento caracteŕıstico exceto pelas descontinuidades

sobre a direção do movimento (Hung et al. 1993, Guedes 2010).

Sobre a reta σ = 0.5x1+ x2 = 0, a qual é, em si mesma, uma equação dinâmica, a trajetória

do sistema se dá sobre a própria linha de chaveamento, pois a reta σ = 0 contém somente

pontos finais das trajetórias vindas de ambos os lados, estabelecendo assim uma trajetória

especial sobre σ = 0. Este tipo de movimento é denominado modos deslizantes e suas soluções

dependem somente do ganho associado à variável de estado x1, sendo invariante em relação aos

parâmetros da planta e aos distúrbios externos (Hung et al. 1993, Guedes 2010).

O movimento do sistema acontece em duas etapas, o modo de convergência também deno-

minado modo de aproximação (reaching phase ou reaching mode) (como se vê na figura 4.6(a)),

quando, a partir de qualquer ponto inicial, o estado do sistema deve ser conduzido em direção à

superf́ıcie de chaveamento (no exemplo é uma reta de chaveamento) e alcança-a em tempo finito

e, uma vez que o estado atinge essa superf́ıcie, fica aprisionado nela e é conduzido diretamente

para a origem do plano, condição essa que é chamada de modo deslizante (sliding mode) (veja

a figura 4.6(b)) (Hung et al. 1993, Lazarini 2008, Guedes 2010, Tan et al. 2012).

Garantida a condição de convergência para o controle em modos deslizantes, a origem re-

presenta o estado de equiĺıbrio do sistema. A operação em modos deslizantes representa o

comportamento transitório, onde a dinâmica do sistema é, usualmente, de ordem menor do que

o próprio sistema e é determinada apenas pelos parâmetros da superf́ıcie de chaveamento (Hung
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Superf́ıcie de
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deslizamento
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deslizamento

Trajetória S movimentado-se
na superf́ıcie e

atingindo o equiĺıbrio O

Figura 4.6: Modo de aproximação (a) e modo de deslizamento.

et al. 1993, Guedes 2010).

Quando a trajetória do sistema coincide com a superf́ıcie σ = 0, a equação (4.5) representa

o movimento do sistema e pode ser reescrita na forma de uma equação diferencial de primeira

ordem apresentada na equação (4.8), cuja solução é calculada na forma x1(t) = x1(t0)e
−c(t−t0).

0.5x1 + ẋ1 = 0 (4.8)

É posśıvel demonstrar que essa solução não depende nem de parâmetros da planta nem

de eventuais distúrbios não modelados (Utkin et al. 1999). Essa propriedade é denominada

invariância e é bastante interessante do ponto de vista de projeto de controladores com reali-

mentação, manifestando-se apenas durante a etapa de modos deslizantes. Ilustra-se na figura 4.7

um exemplo de trajetória percorrida pelo estado do sistema a partir de um ponto inicial arbitrá-

rio. Iniciando na região II, o sistema evolui e passa para a região I e a seguir atinge a superf́ıcie

de chaveamento, sendo então conduzido à origem do plano. Uma vez na origem do plano, o

estado fica aprisionado na sua vizinhança (Lazarini 2008).

O método de controle por modos deslizantes, quando utilizado para o acionamento de mo-

tores com inversores, leva a uma operação de chaveamento do inversor com frequência variável.

A operação com frequência de chaveamento variável ocasiona considerável aumento das per-

das por chaveamento, o que aumenta sua temperatura de operação e obriga o uso de maiores

dissipadores de calor ou ventilação forçada.

A fim de evitar esses efeitos negativos e ao custo de uma resposta dinâmica mais lenta,

nesse trabalho foi implementada uma técnica especial de modos deslizantes que trabalha com
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x1

x2

Região I

Região IIx1 = 0

σ = 0

Figura 4.7: Trajetória do sistema controlado por modos deslizantes para uma condição inicial.

frequência de chaveamento fixa usando a modulação em largura de pulsos por vetores espaciais

para o controle do inversor (Lascu et al. 2004, Lazarini & Ruppert 2008).

4.3 Controle direto de torque baseado no ângulo de carga

com o controle por modos deslizantes

Para a proposta da estratégia de CDT com o controle por modos deslizantes (CMD), toma-se

como base a estratégia descrita na seção 2.5.4. Esta estratégia basicamente controla o ângulo

de carga existente entre o vetor espacial do fluxo do estator e o vetor espacial do fluxo do rotor.

Controlando o ângulo de carga é posśıvel controlar o torque eletromagnético. Esta estratégia em

espećıfico, é igual à estratégia proposta em (Takahashi & Noguchi 1986) e evita a transformação

de coordenadas.

A figura 4.8 mostra o diagrama de blocos da estratégia de CDT baseado no controle do ân-

gulo de carga com os controladores por modos deslizantes propostos, que é uma nova estratégia

baseada em (Rodriguez et al. 2004). A estratégia proposta por Rodŕıguez et al. não possibi-

lita o controle do vetor espacial do fluxo do estator. Isto acontece pelo fato dela não possuir

um controlador para este propósito, o que, compromete o controle do torque eletromagnético.

Na estratégia proposta foi utilizada o método de controle por modos deslizantes porque esses

controladores operam de maneira diferente aos reguladores PI. Isto ocorre porque o esforço de

controle é sempre o máximo posśıvel, no sentido de reduzir os erros do torque e do fluxo. Assim,



70
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é posśıvel obter uma resposta mais rápida no controle do fluxo do estator e, por consequência,

no torque eletromagnético.

Observa-se que nesta estratégia como nas estratégias anteriores que somente é necessário

medir a tensão no barramento CC e a corrente de duas das fases do MIT. Calcula-se internamente

o vetor espacial da tensão do estator, a referência do fluxo do estator e, estima-se o torque

eletromagnético e o fluxo do estator.

t∗em

tem

SMC1
SMC2

+

+
+ + -

-

γ∗

∠~ψr

|~ψs|
Cálculo do

fluxo do estator

~ψ∗
s

~ψs

ǫ~ψs ~u∗s
MVE

Cálculo da tensão

Estimador
do torque
e fluxo

~us

Ucc

Ucc

~is

ia

ib

ABC

α− β

MIT

Figura 4.8: Controle direto de torque com o controle por modos deslizantes.

4.3.1 Cálculo do fluxo do estator de referência

O vetor espacial do fluxo do estator de referência ~ψ∗
s é decomposto nas suas componentes

ψ∗
αs e ψ

∗
βs. A soma do ângulo de carga γ∗, proporcionado pelo controlador por modos deslizantes

SMC1, e o ângulo do vetor espacial do fluxo do rotor estimado ∠~ψr resulta no ângulo do vetor

espacial do fluxo do estator de referência.

Nesta estratégia, a magnitude do vetor espacial do fluxo do estator de referência é considerado

constante (ajustado no seu valor nominal). Então tem-se a seguinte relação para o cálculo do

vetor espacial do fluxo do estator:

~ψ∗
s = |~ψ∗

s | cos(∠~ψr + γ∗) + j|~ψ∗
s | sin(∠~ψr + γ∗) (4.9)
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O vetor espacial da tensão do estator é calculado utilizando a equação apresentada na se-

ção 3.3.1.

A estimação do vetor espacial do fluxo do estator e do torque eletromagnético é detalhado

no seção 3.4.2.

4.3.2 Controladores por modos deslizantes para o fluxo e o torque

Na estratégia proposta tem-se o controlador de torque eletromagnético por modos deslizan-

tes SMC1, cuja entrada é o erro do torque eletromagnético ǫtem = t∗em − tem. O controlador

SMC1 proporciona o valor do ângulo de carga γ∗ de tal forma a minimizar o erro do torque

eletromagnético.

O erro do fluxo do estator ǫ~ψs é a entrada do controlador de fluxo por modos deslizantes

SMC2. Assim, o controlador SMC2 calcula o vetor espacial da tensão do estator ótimo que

mantém o fluxo do estator constante, permitindo assim o controle do torque eletromagnético

produzido. Portanto, o inversor recebe os valores ótimos das componentes de eixo direto e

em quadratura do vetor espacial da tensão do estator a serem sintetizados a cada peŕıodo de

chaveamento.

Para se obter uma superf́ıcie de chaveamento que proporcione um comportamento seme-

lhante ao CDT, esta é definida como o erro entre as referências e o valor atual das variáveis

controladas (Utkin 1993, Lascu et al. 2004).

ǫtem = t∗em − tem (4.10)

ǫψαs = ψ∗
αs − ψαs (4.11)

ǫψβs = ψ∗
βs − ψβs (4.12)

A superf́ıcie de chaveamento S1 é definida, conforme (Utkin 1992) e considerando a equa-

ção (4.10), como:

S1 = ǫtem + ctem · d(ǫtem)
dt

(4.13)

e o conjunto S2 da superf́ıcie de chaveamento é definido, considerando as equações (4.11)
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e (4.12), como:

S2 =







s3

s4






=







ǫψαs + cψs ·
d(ǫψαs)

dt

ǫψβs + cψs ·
d(ǫψβs)

dt






(4.14)

As equações diferenciais de primeira ordem que governam a dinâmica dos erros do torque e

de fluxo são:

ctem · d(ǫtem)
dt

= ǫtem (4.15)

e

cψs ·
d(ǫψαs)

dt
= ǫψαs (4.16)

cψs ·
d(ǫψβs)

dt
= ǫψβs (4.17)

Nessas equações ctem e cψs são constantes definidas de acordo com a resposta dinâmica desejada

para o sistema.

O objetivo do sistema de controle é fazer com que o estado do sistema vá para S1 = 0 e S2 = 0

e que lá permaneça no ponto de equiĺıbrio definido na superf́ıcie de chaveamento (origem). Se

o estado do sistema for tal que S1 6= 0 e S2 6= 0, um esforço de controle será produzido para

levá-lo a uma nova condição mais próxima da superf́ıcie de chaveamento.

A fase em que o sistema tenta alcançar a superf́ıcie de chaveamento é chamada de fase

de convergência ou aproximação. Quando o sistema alcança a superf́ıcie S1 = 0 e S2 = 0,

atinge-se a fase denominada modo deslizante. A dinâmica do sistema passa a ser governada

pela dinâmica imposta pelas superf́ıcies de chaveamento S1 = 0 e S2 = 0, pois o estado do

sistema é impedido de deixar a superf́ıcie pelo controlador, produzindo rapidamente um esforço

de controle de modo a manter o sistema muito próximo da superf́ıcie de chaveamento. A leis de

controle que reproduzem esse comportamento são (Lascu et al. 2004):

γ∗ = (kPtem + kItem
1

s
)eval(S1) (4.18)

u∗αs = (kPψ + kIψ
1

s
)eval(s3) (4.19)
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u∗βs = (kPψ + kIψ
1

s
)eval(s4) (4.20)

Nessas equações s = d/dt e, kPtem ,kItem , kPψ e kIψ são os ganhos dos reguladores PI. O ângulo

γ∗ tem duas componentes, uma componente descont́ınua que é controlada por kPtem e, uma

componente linear lenta que é controlada por kItem . Um valor grande para kPtem acelera a

resposta do ângulo de carga e em consequência acelera a resposta do torque eletromagnético

durante o transitório porém, aumenta o chattering no regime permanente. Um valor grande

para kItem faz com que o comportamento quase linear predomine. Um equiĺıbrio adequado

entre o comportamento quase linear do PI e o comportamento chaveado do CDT pode ser

encontrado com a seleção apropriada desses ganhos. Sem a presença do PI o comportamento

seria unicamente descont́ınuo e portanto o chattering aumentaria.

As referências das componentes do vetor espacial da tensão do estator u∗αs e u
∗
βs têm tam-

bém duas componentes, assim como para o controle do ângulo γ∗, kPψ controla a componente

descontinua e kIψ controla a componente linear lenta. O equiĺıbrio entre uma resposta rápida e

baixa ondulação é obtida com a seleção apropriada desses ganhos.

O procedimento para o projeto dos modos deslizantes requer que os ganhos do controle

por estrutura variável sejam grandes o suficiente para compensar as incertezas do modelo, per-

turbações e, garantir a estabilidade. Pode ser provado que valores grandes para os ganhos

proporcionais kPtem e kPψ, satisfazem a condição de estabilidade S dS
dt
< 0 (Lascu et al. 2004).

A função eval, equação (4.21), é responsável por determinar qual será a reação do sistema

em função da posição do estado no espaço de estados, de uma maneira normalizada de -1 a 1.

A função eval pode ser a função sinal, a função de histerese ou uma função linear com saturação

como se observa na figura 4.9 (Lazarini 2008).

(a) (b) (c)

S(t)S(t)S(t) u(t)u(t)u(t)

Figura 4.9: Funções eval utilizados no CMD (a) sinal (b) histerese e (c) linear com saturação.

A função sinal é simples e descontinua e facilmente implementável utilizando um relé que

calcula instantaneamente a trajetória S. No entanto, a implementação do CMD utilizando esta
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função resulta num sistema chaveado de alta frequência produzindo o chattering.

A função histerese, por causa da banda de histerese diminui a frequência de chaveamento,

como consequência a trajetória S do sistema opera na vizinhança ±∆ da superf́ıcie de chavea-

mento com uma oscilação controlada. O efeito do chattering estará em função do ∆.

Neste trabalho utiliza-se a função linear com saturação nos valores máximos e mı́nimos como

se observa na equação (4.21). Essa função tem como principal vantagem a senśıvel redução da

ondulação no estado quando se está próximo da superf́ıcie de chaveamento, e também a redução

do erro de regime permanente. Entretanto, propriedades como a invariância paramétrica terão

sua caracteŕıstica reduzida, devido à suavidade da curva próxima a região da superf́ıcie de

chaveamento (Hung et al. 1993).

eval(x) =























x · kev se Lmin < x < Lmax,

Lmax se x ≥ Lmax,

Lmin se x ≤ Lmin

(4.21)

Com Lmin = −1 e Lmax = 1 que são os limites mı́nimo e máximo, respectivamente. A

constante kev está diretamente relacionada com a dinâmica do sistema. Os diagramas de blocos

dos controladores em modos deslizantes para o CDT são ilustradas nas figuras 4.10 e 4.11. Os

sinais de referência são comparados com os valores estimados e as superf́ıcies S1, s3 e s4 são

calculadas pelas equações (4.13) e (4.14). A lei de controle é então aplicada às superf́ıcies. Os

valores da tensão do estator de eixo direto e em quadratura são calculados pelas equações (4.19)

e (4.20), sendo então sintetizadas pelo inversor operando com uma frequência de chaveamento

fixa utilizando a modulação por vetores espaciais.

+

+

d
dt

Ctem

eval PIǫtem
γ∗

S1

Figura 4.10: Controlador por modos deslizantes para o torque SMC1.
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+

+

+

+

d
dt

d
dt

Cψs

Cψs

eval

eval

PI

PI
s3

s4

ǫψαs

ǫψβs

u∗αs

u∗βs

Figura 4.11: Controlador por modos deslizantes para o fluxo SMC2.

4.4 Resultados experimentais

A bancada montada para a realização dos ensaios experimentais será descrita detalhadamente

no Apêndice A. Os ganhos dos controladores PI considerados na implementação foram kPtem =

0,0008, kItem = 0,01, kPψ = 3 e kIψ = 0,0001.

Com o objetivo de verificar o correto funcionamento e estabilidade em malha fechada da

estratégia de controle proposta, foram realizados cinco testes: (1) aplicação de um degrau de

carga (de 0 a 1.0 pu) com a velocidade constante em 0.5 pu; (2) aplicação de um degrau de

carga (de 0 a 1.0 pu) com a velocidade constante em 0.01 pu (18 rpm); (3) aplicação de um

degrau na referência da velocidade (degrau de -0.5 pu a 0.5 pu) em vazio; (4) aplicação de un

perfil de velocidade com o freio magnético energizado; (5) aplicação de um degrau de carga (0

pu a 1.0 pu) com a malha de velocidade aberta.

As figuras 4.12 e 4.13 mostram os resultados de simulação e experimentais da magnitude

do fluxo do estator, do torque eletromagnético e da corrente na fase a do estator, quando foi

aplicado uma carga de 0 a 1.0 pu com a velocidade constante em 0.5 pu. O torque eletromagné-

tico aumenta para manter a carga nominal imposta. Também foi posśıvel observar que o fluxo

do estator se mantém constante durante a aplicação da carga, este comportamento mostra que

as duas componentes foram desacopladas corretamente e o controle esta operando satisfatori-

amente. Na figura 4.14 tem-se a resposta experimental deste teste para a estratégia proposta

em (Rodriguez et al. 2004), observa-se que existe um erro de aproximadamente 12% na mag-

nitude do fluxo do estator quando foi aplicado a carga, isto porque essa estratégia não possui
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um controlador de fluxo e seu prinćıpio de funcionamento parte da suposição de que a queda na

resistência elétrica do estator é despreźıvel e, portanto a variação do fluxo num curto intervalo

de tempo não é necessariamente proporcional à variação da tensão do estator. Sendo assim,

esta estratégia não consegue controlar o fluxo do estator como se observa na figura 4.14.
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Figura 4.12: Resultados de simulação do |~ψs|, do tem e da ias para o teste 1 para a estratégia
de CDT com CMD .

C3

C2

C4

|~ψs|

tem

ias

Figura 4.13: Resultados experimentais do |~ψs|, do tem e da ias para o teste 1 para a estratégia
de CDT com CMD (C2: 5 Nm/div; C3: 0.2 Wb/div; C4: 5 A/div; 10s/div).

Ainda para o teste 1, as figuras 4.15 e 4.16 mostram os resultados de simulação e experimen-

tais do comportamento da velocidade ωr, do torque eletromagnético e da corrente na fase a do

estator. Observa-se na parte experimental um pequeno sobressinal quando a carga é retirada.

Assim também as figuras 4.17 e 4.18 mostram os resultados de simulação e experimentais das

componentes dos eixos direto e em quadratura do fluxo do estator, quando o motor está ope-

rando em regime permanente com a velocidade constante em 0.5 pu, com a carga nominal. As
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C3

C2

C4

|~ψs|
tem

ias

Figura 4.14: Resultados experimentais do |~ψs|, do tem e da ias para o teste 1 para a estratégia
de Rodŕıguez et al. (C2: 5 Nm/div; C3: 0.2 Wb/div; C4: 5 A/div; 10s/div).

componentes do fluxo do estator tem uma forma sinusoidal e de magnitude constante, como foi

posśıvel verificar através destes resultados.
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Figura 4.15: Resultados de simulação da ωr, do tem e da ias para o teste 1 para a estratégia de
CDT com CMD .

C3

C2

C4

ωr

tem

ias

Figura 4.16: Resultados experimentais da ωr, do tem e da ias para o teste 1 para a estratégia de
CDT com CMD (C2: 5 Nm/div; C3: 0.2 pu/div; C4: 5 A/div; 10s/div).

A figura 4.19 mostra os resultados experimentais para o teste em baixa velocidade, observa-
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Figura 4.17: Resultados de simulação para as componentes dos eixos direto e em quadratura do
fluxo do estator para o teste 1, para a estratégia de CDT com CMD.
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ψαs

ψβs

Figura 4.18: Resultados experimentais para as componentes dos eixos direto e em quadratura
do fluxo do estator para o teste 1, para a estratégia de CDT com CMD (C2: 0.5 Wb/div; C3:
0.5 Wb/div; 10 ms/div).

se o comportamento do torque eletromagnético, da magnitude do fluxo do estator e, a corrente

na fase a do MIT, quando foi aplicado uma carga de 0 a 1.0 pu com a velocidade constante

em 0.01 pu (18 rpm). A ondulação (ripple) do torque eletromagnético aumento em relação ao

teste 1, quando a velocidade de operação era de 0.5 pu. Mesmo assim, isto demonstra que a

estratégia de CDT-CMD funcionou satisfatoriamente para operações em baixa velocidade.

As figuras 4.20 e 4.21 mostram os resultados de simulação e experimentais da velocidade

angular do rotor quando é aplicado um degrau na referência de velocidade (de -0,5 pu a 0.5 pu),

em vazio. Neste teste, a velocidade do rotor segue a referência adequadamente. Observa-se que

o rotor toma aproximadamente 1.2 segundos para completar a reversão imposta de -0.5 pu a

0.5 pu.

A figura 4.22 mostra a resposta experimental da velocidade ωr, do torque tem e da corrente
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Figura 4.19: Resultados experimentais da ωr, do tem e da ias para o teste 2 para a estratégia de
CDT com CMD (C2: 5 Nm/div; C3: 0.2 Wb/div; C4: 5 A/div; 10s/div).
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Figura 4.20: Resultado de simulação da velocidade ωr para o teste 3 para a estratégia de CDT
com CMD.
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Figura 4.21: Resultado experimental da velocidade ωr para o teste 3 para a estratégia de CDT
com CMD (C2: 0.2 pu/div; C3: 0.2 pu/div; 2 s/div).

ias quando foi aplicado de un perfil de velocidade com o freio magnético energizado. Observa-se

que a velocidade ωr segue a referência do perfil arbitrário de velocidade. O torque tem aumenta

com o aumento da velocidade [caracteŕıstica do freio eletromagnético acionado por correntes

induzidas (Freio de Foucault)] e, diminui quando a velocidade do motor diminui.

Nas figuras 4.23 e 4.24 observam-se os resultados de simulação e experimentais do torque
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C3

C2

C4

ωr
tem

ias

Figura 4.22: Resultados experimentais da ωr, do tem e da ias para o teste 4 para a estratégia de
CDT com CMD (C2: 5 Nm/div; C3: 0.2 pu/div; C4: 5 A/div; 10s/div).

eletromagnético tem quando a malha de velocidade foi aberta. Foi aplicado diretamente um de-

grau de torque na referência. Neste teste foi verificado que a resposta do torque eletromagnético

foi rápida (menor que 5 ms), o qual é condizente com as estratégias propostas na literatura.
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Figura 4.23: Resultados de simulação do torque tem para o teste 5 para a estratégia de CDT
com CMD.
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Figura 4.24: Resultados experimentais do torque tem para o teste 5 para a estratégia de CDT
com CMD (C2: 5 Nm/div; C3: 5 Nm/div; 20 ms/div).

Com o objetivo de verificar robustez da estratégia de CDT-CMD proposta ante variações
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da resistência elétrica do estator, foi aumentado a resistência elétrica do estator em 20%. Na

figura 4.25 observa-se que o a referência de torque acompanha a referência sem erro de regime,

entanto que o fluxo tem um erro de regime menor que 2% quando a carga foi aplicada. Em

consequência a estratégia pode ser considerada robusta se considerarmos que a variação da

resistência elétrica do estator em operação normal é menor que os 20% considerados nesta

simulação. Este erro deve-se principalmente ao erro na estimação do ângulo do fluxo do rotor

o que leva a um erro no cálculo da referência do fluxo do estator. Portanto, o controlador por

modos deslizantes para o fluxo segue esta referência com erro. A robustez não pode ser validada

experimentalmente devido à dificuldade de variar com exatidão a resistência elétrica do estator

no MIT gaiola de esquilo utilizado.
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Figura 4.25: Resultados de simulação do |~ψs| e do tem para uma variação na resistência elétrica
do estator de 20%, na estratégia de CDT com CMD.

4.4.1 Vantagens e desvantagens

As caracteŕısticas do CDT-CMD baseado no controle do ângulo de carga são:

• Controle direto do fluxo e do torque.

• Controle indireto das tensões e correntes do estator.

• Forma de onda do fluxo e da corrente do estator aproximadamente senoidais.
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• Pequenas oscilações de torque.

• Alto desempenho dinâmico.

• Frequência de chaveamento constante, através da modulação por vetores espaciais, para

o comando das chaves do inversor.

As vantagens do CDT-CMD baseado no controle do ângulo de carga são:

• Não precisa de transformação de coordenadas nas malhas de controle.

• Controle do vetor espacial do fluxo do estator sem erro de regime.

• Robustez ante variações da resistência elétrica do estator.

Uma das desvantagem do CDT-CMD baseado no controle do ângulo de carga é:

• O aumento na quantidade de parâmetros a serem ajustados.



Capı́tulo 5

Conclusões

Nesta tese foram propostos dois controladores para as estratégias de controle vetorial de

motores de indução trifásicos, o primeiro baseado em técnicas de controle fuzzy e o segundo

baseado em controle por modos deslizantes.

O controlador fuzzy Takagi-Sugeno proposto, quando empregado na estratégia de CDT,

tem como entradas os erros do fluxo do estator e do torque eletromagnético e, como sáıdas as

componentes de eixo direto e em quadratura do vetor espacial da tensão do estator. Essa tensão

é sintetizada pelo inversor através da modulação por vetores espaciais e assim minimiza os erros

do fluxo e do torque. O controlador fuzzy Takagi-Sugeno, quando empregado na estratégia de

controle por orientação direta do campo, tem como entradas os erros das componentes de eixo

direto e em quadratura da corrente do estator e como sáıdas as componentes do vetor espacial

da tensão do estator.

As estratégias de CDT e de FOC direto com o controlador fuzzy Takagi-Sugeno apresentaram

um bom desempenho dinâmico, seguindo as referências do torque eletromagnético e do fluxo do

estator para a estratégia de CDT e, seguindo as referências das correntes no eixo direto e no eixo

em quadratura do estator para a estratégia de FOC direto. O controladores fuzzy Takagi-Sugeno

propostos possuem uma única base de regras para obter as duas sáıdas. Isto simplificou sua

estrutura, diminuindo assim sua complexidade na implementação e, em consequência, diminuiu

o custo computacional necessário para seu processamento quando foi implementado.

A estratégia de controle direto de torque baseada no controle do ângulo da carga empregando
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os controladores por modos deslizantes (CDT-CMD) utiliza dois controladores. O controlador do

torque eletromagnético e o controlador do fluxo do estator. O controlador por modos deslizantes

para o torque eletromagnético tem como entrada o erro do torque e, como sáıda o ângulo de

carga necessário para manter o torque de referência. A partir deste ângulo é calculado o vetor

espacial do fluxo do estator o que possibilita o controle do torque eletromagnético e do fluxo

do estator com alto desempenho. Portanto, o controlador por modos deslizantes para o fluxo

tem como entrada o erro do fluxo do estator e, como sáıdas as componentes de eixo direto e em

quadratura da tensão do estator. Esta tensão permite minimizar o erro do fluxo do estator. A

estratégia CDT-CMD proposta não precisa de transformação de coordenadas porque o sistema

de referência utilizado é o estacionário.

A estratégia CDT-CMD proposta zerou o erro de regime permanente existente no fluxo do

estator presente na estratégia proposta em (Rodriguez et al. 2004), permitindo o controle efetivo

tanto do fluxo do estator como do torque eletromagnético. Assim também, a estratégia CDT-

CMD proposta é robusta à variação da resistência elétrica do estator, isto porque o controle por

modos deslizantes para o fluxo não depende da resistência elétrica do estator como ocorre na

estratégia proposta em (Vinay Kumar & Srinivasa Rao 2011).

Procurou-se definir cinco condições de operações diferentes de modo a cobrir a maior parte

das situações na qual o motor sob controle ficaria exposto em operações reais. Quando foram

realizados esses testes no motor de indução trifásico, a estratégia de CDT-CMD assegurou o

controle tanto do torque eletromagnético como do fluxo do estator sem erro de regime. Assim

também, verificou-se experimentalmente a operação em baixas velocidades (18 rpm) da estra-

tégia de CDT-CMD com um pequeno aumento na ondulação do torque em relação ao teste em

velocidades maiores.

Nas estratégias de controle propostas obteve-se uma frequência de chaveamento fixa e uma

baixa ondulação do torque isto devido à utilização da técnica de modulação por vetores espaciais.
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5.1 Trabalhos futuros

Algumas sugestões para trabalhos futuros são: a) utilizar algoritmos genéticos ou redes neu-

rais artificias para otimizar os coeficientes dos controladores fuzzy Takagi-Sugeno propostos com

o objetivo de melhorar seu desempenho. b) comparar o desempenho de diversos tipos de contro-

ladores, substituindo o controlador por modos deslizantes utilizado na estratégia do caṕıtulo 4

por outros, como por exemplo: controladores PI, controladores deadbeat, controladores predi-

tivos ou neuro-fuzzy, c) implementar estratégias de controle sem sensores de velocidade para a

estratégia apresentada no caṕıtulo 4.
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Apêndice A

Bancada experimental

O trabalho foi desenvolvido no LEPO/FEEC/UNICAMP (Laboratório de Eletrônica de

Potência) onde diversos trabalhos sobre eletrônica de potência foram desenvolvidos e que possui

uma boa estrutura que é produto do trabalho e da contribuição de muitos pesquisadores que

por ela tem passado.

A bancada experimental foi montada LEPO está composta por um motor de indução trifá-

sico, freio magnético, inversor trifásico, kit de desenvolvimento da Texas Instruments, placas de

interface e placa de aquisição e condicionamento de sinais, como ilustrado no digrama de blocos

simplificado da figura A.1.

Motor de Indução

Trifásico

Inversor TrifásicoKit eZdsp 320F28335

Placa de Adquisição

e Condicionamento 

de Sinais

Freio

Magnético

Placa de 

Condicionamento

D/A

Osciloscópio

P
la

ca
 d

e
 

In
te

rf
a

ce Ponte de 

Tiristores

Controlada

Figura A.1: Diagrama de blocos da bancada experimental.
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A.1 Motor de indução trifásico

O motor de indução trifásico com rotor em gaiola de esquilo utilizado na bancada experi-

mental é fabricado pela WEG e apresenta os seguintes valores nominais e parâmetros:

• Tensão nominal - 220 (V)/ 60 (Hz).

• Potência nominal - 1,5 (Hp).

• Torque nominal - 6,1 (N.m).

• Velocidade nominal - 180,12 (rad/s).

• Resistências do estator e rotor Rs, Rr - 5,56 e 4,25 (Ω)

• Indutâncias Ls, Lr - 0,309 e 0,309 (H)

• Indutância Lm - 0,296 (H)

• Momento de inércia J - 0,0654 (Kgm
2)

• Número de pares de pólos P - 2

A.2 Freio magnético

O freio magnético está diretamente acoplado ao rotor do motor de indução trifásico com o

objetivo de frear o motor quando necessário (imposição de um torque que atua como carga). O

freio magnético funciona da seguinte maneira: há uma placa de alumı́nio e um eletróımã que

esta sendo alimentado por uma fonte de corrente alternada. Quando se energiza o eletróımã

gera-se uma variação no fluxo magnético através do disco. Uma corrente elétrica que é chamada

de corrente de Foucault circula pelo disco e gera nele um campo magnético que se contrapõe ao

campo magnético gerado pelo eletróımã, causando um torque que se contrapõe ao movimento

do motor (frenagem).
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A.3 Inversor trifásico

O módulo utilizado é fabricado pela SEMIKRON e, é comercializado com a denominação

SKS 32F B6U+E1CIF+B6CI 12 V06. Este módulo inversor proporciona uma corrente

máxima de 32 A eficazes e uma potência máxima de 12 kVA. O módulo está composto por um

retificador trifásico não controlado, por um chopper e um inversor trifásico formado por IGBTs.

A.4 Processador digital de sinais

O processador digital de sinais, denominado atualmente pela Texas Instruments de contro-

lador digital de sinais [Digital Signal Controller (DSC)], que foi utilizado na implementação das

estratégias de controle vetorial propostas é o processador TMS320F28335. Este processador

é membro da famı́lia DelfinoTM cuja máxima frequência de operação é 150 MHz e, possui uma

unidade de ponto flutuante. O kit de desenvolvimento chamado eZdsp 320F28335 é fabricado

pela Spectrum Digital Inc.

A.5 Circuito eletrônico de aquisição e condicionamento

de sinais

A placa de aquisição e condicionamento de sinais é responsável por converter os sinais de

potência em sinais de baixa tensão (0-3V) e assim possam ser injetados no conversor A/D do

processador digital de sinais. Essa placa foi projetada anteriormente por estudantes do LEPO e

a figura A.2 mostra o diagrama esquemático do circuito eletrônico utilizado para esta finalidade.

Por outro lado, foi projetada uma placa de interface optoacoplada para isolar a parte de

controle da parte de potência e que converte o ńıvel de tensão de operação do DSP de 3,3 V cc

para o ńıvel de operação dos gate drivers (módulo SKHI 20opA) do inversor de 15 V cc. Na

figura A.3 apresenta-se o diagrama esquemático do circuito eletrônico dessa placa.
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Figura A.2: Esquemático da placa de condicionamento de sinais.
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Figura A.3: Esquemático da placa de interface opto-acoplada entre o DSP e o inversor.
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A.6 Fotos da bancada experimental

Nesta seção mostra-se duas fotos da bancada experimental. A figura A.4 mostra uma foto

de toda a bancada montada, enquanto que a figura A.5 mostra uma foto parcial da bancada

enfatizando as placas de circuitos eletrônicos utilizadas.

kit ezdspf28335

DAC board

conditioning board

optocoupler board

Semikron inverter

VARIAC

Oscilloscope

DC source

Foucault break

Induction Motor

DC source

Break controller

Figura A.4: Foto da bancada experimental.
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PLACA DE CONDICIONAMENTO DE SINAIS

PLACA D/A

KIT eZdsp 320F28335

PLACA DE INTERFACE

PARA ENCODER

PLACA DE INTERFACE 

OPTO-ACOPLADA

Figura A.5: Foto das placas dos circuitos eletrônicos.
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Apêndice B

Teoria complementar

B.1 Inversor de dois ńıveis com modulação por vetores

espaciais

Nas estratégias de controle vetorial que foram propostas no decorrer deste trabalho utilizou-

se a estratégia de modulação por vetores espaciais (Buso & Mattavelli 2006) com a finalidade

de diminuir a ondulação do torque e a distorção harmônica total da corrente. Por conseguinte é

necessário entender o funcionamento e os fundamentos que regem seu comportamento. Tem-se

o inversor trifásico de dois ńıveis (figura B.1) cujo estado das chaves segue a seguinte lógica.

SWi =











1, a chave SWi está ligada e a chave S̄Wi está desligada

0, a chave SWi está desligada e a chave S̄Wi está ligada
(B.1)

Sendo que i pode ter os seguintes valores i = a,b,c. A chave S̄Wi é o complemento da

chave SWi, então pode-se considerar um esquema simplificado do inversor com unicamente três

chaves [figura B.2], a partir das três chaves tem-se oito posśıveis vetores de chaveamento, como

mostrados na tabela B.1.

A partir do estado da chave SWa tem-se a seguinte expressão para a tensão UaN :

UaN =











Ucc , para SWa = 1

0 , para SWa = 0
(B.2)
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1 ZZ Z

Ia Ib Ic

P

N

n

a b c

Ucc

UaN

UnN

Uan Ubn Ucn

SWa

S̄Wa

SWb

S̄Wb

SWc

S̄Wc

Figura B.1: Inversor trifásico com carga em
configuração estrela

1 ZZ Z

Ia Ib Ic

P

N

n

a b c

Ucc

UaN

UnN

Uan Ubn Ucn

SWa SWb SWc

Figura B.2: Inversor trifásico simplificado com
carga em configuração estrela

Tabela B.1: Vetores de chaveamento

Vetor SWa SWb SWc

~S0 0 0 0
~S1 1 0 0
~S2 1 1 0
~S3 0 1 0
~S4 0 1 1
~S5 0 0 1
~S6 1 0 1
~S7 1 1 1

Da equação (B.2), tem-se que:

UaN = SWa · Ucc (B.3)

Repetindo o procedimento anterior para as outras fases, tem-se:

UaN = SWa · Ucc

UbN = SWb · Ucc (B.4)

UcN = SWc · Ucc
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Analisando a malha de tensão 1 da figura B.1, pode-se observar que:

UaN = Ia · Z + UnN (B.5)

Da mesma forma para as outras fases, considerando que a carga seja balanceada (impedâncias

iguais).

UaN = Ia · Z + UnN

UbN = Ib · Z + UnN (B.6)

UcN = Ic · Z + UnN

Somando o conjunto de equações (B.6), tem-se:

UaN + UbN + UcN = (Ia + Ib + Ic) · Z + 3 · UnN (B.7)

Considerando uma carga equilibrada tem-se que Ia + Ib + Ic = 0, então simplificando a

equação (B.7), tem-se:

UaN + UbN + UcN = 3 · UnN

UnN =
1

3
(UaN + UbN + UcN) (B.8)

Assim, a partir da malha de tensão 1 da figura B.1, pode-se deduzir que:

UaN = Uan + UnN

Uan = UaN − UnN

Uan = UaN −
[

1

3
(UaN + UbN + UcN)

]

Uan =
2

3
UaN − 1

3
UbN − 1

3
UcN (B.9)
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Substituindo a equação (B.4) em (B.9), resulta:

Uan =
2

3
(SWa · Ucc)−

1

3
(SWb · Ucc)−

1

3
(SWc · Ucc)

Uan =
Ucc
3

(2 · SWa − SWb − SWc) (B.10)

Repetindo o procedimento para as fases b e c, obtêm-se:

Ubn =
Ucc
3

(2 · SWb − SWa − SWc)

Ucn =
Ucc
3

(2 · SWc − SWa − SWb) (B.11)

Organizando as equações (B.10) e (B.11) numa matriz, tem-se:













Uan

Ubn

Ucn













=
Ucc
3













2 −1 −1

−1 2 −1

−1 −1 2

























SWa

SWb

SWc













(B.12)

A partir das tensões de fase calculam-se as tensões de linha (fase a fase) em função dos

estados das chaves, então:

Uab = Uan − Ubn

Uab =

[

Ucc
3

(2 · SWa − SWb − SWc)

]

−
[

Ucc
3

(2 · SWb − SWa − SWc)

]

Uab = Ucc(SWa − SWb) (B.13)

da mesma forma obtém-se as expressões para as fases b e c, então:

Ubc = Ucc(SWb − SWc)

Uca = Ucc(SWc − SWa) (B.14)
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organizando as equações (B.13) e (B.14) numa matriz, tem-se:













Uab

Ubc

Uca













= Ucc













1 −1 0

0 1 −1

−1 0 1

























SWa

SWb

SWc













(B.15)

Das equações (B.12) e (B.15) pode-se concluir que tanto as tensões de fase como as tensões

de linha dependem diretamente dos estado das chaves (ligado ou desligado).

Para calcular os vetores espaciais das tensões a partir dos vetores de chaveamento, substitui-

se os vetores de chaveamento na equação (B.15) para obter os respectivos valores das tensões

de linha. Aplica-se a definição de vetor espacial para obter os respectivos vetores espaciais das

tensões de linha.

Quando o vetor de chaveamento for ~S1(100), tem-se que:

Uab = Ucc

Ubc = 0 (B.16)

Uca = −Ucc

Pela definição de vetor espacial sabe-se que:

~U1 = K
[

Uab + Ubc · ā + Uca · ā2
]

(B.17)

Com K = 2/3 para o caso variante em potência, ā e ā2 sendo os operadores espaciais

definidos como:

ā = ej2π/3 = cos(
2π

3
) + j sin(

2π

3
) = −1

2
+ j

√
3

2
(B.18)

ā2 = ej4π/3 = cos(
4π

3
) + j sin(

4π

3
) = −1

2
− j

√
3

2
(B.19)

Substituindo os valores das tensões de linha, obtidas na equação (B.16), na equação (B.17),
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o vetor espacial da tensão pode ser reescrever como:

~U1 =
2

3

[

Ucc + 0 · ā+ (−Ucc) · ā2
]

~U1 =
2

3
Ucc

[

1−
(

−1

2
− j

√
3

2

)]

~U1 =
2

3
Ucc

[

3

2
+ j

√
3

2

]

~U1 =
2

3

√
3Ucc

[√
3

2
+ j

1

2

]

~U1 =
2

3

√
3Ucc · ejπ/6 (B.20)

Observa-se que o módulo do vetor de tensão ~U1 representativo das tensões de linha, quando é

aplicado o vetor de chaveamento ~S1(100), é |~U1| = 2
3

√
3Ucc e, o ângulo com o eixo Uab é ∠~U1 =

π
6

(figura B.3).

π
6

~U1

Uab

Ubc

Uca

α

β

Figura B.3: Vetor espacial ~U1

Na tabela B.2 observa-se a relação dos outros vetores de chaveamento com seus respectivos

vetores de tensão.

Com ajuda da tabela B.2 pode-se generalizar uma expressão para obter os vetores espaciais
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Tabela B.2: Vetores espaciais de tensão

Vetor de
Chaveamento

Tensão de Linha Vetor de
TensãoUab Ubc Uca

~S1(100) Ucc 0 −Ucc ~U1 =
2
3

√
3Ucc · ejπ/6

~S2(110) 0 Ucc −Ucc ~U2 =
2
3

√
3Ucc · ej3π/6

~S3(010) −Ucc Ucc 0 ~U3 =
2
3

√
3Ucc · ej5π/6

~S4(011) −Ucc 0 Ucc ~U4 =
2
3

√
3Ucc · ej7π/6

~S5(001) 0 −Ucc Ucc ~U5 =
2
3

√
3Ucc · ej9π/6

~S6(101) Ucc −Ucc 0 ~U6 =
2
3

√
3Ucc · ej11π/6

~S0(000) 0 0 0 ~U0 = 0
~S7(111) 0 0 0 ~U7 = 0

das tensões de linha, então:

~Uk =











2
3

√
3Ucc · ej(2k−1)π

6 ,k = 1,...,6

0 ,k = 0,7
(B.21)

Conclui-se que existem seis vetores de tensão ativos ~U1, ~U2, ~U3, ~U4, ~U5, ~U6 e dois vetores nulos

~U0, ~U7. Também é posśıvel ter uma representação gráfica dos vetores de tensão ativos e nulos

como é ilustrado na figura B.4. Observa-se também que o hexágono foi dividido em seis setores

bem definidos.

Uab

Ubc

Uca

~U1

~U2
~U3

~U4

~U5
~U6

~U0

~U7 ~S1(100)

~S2(110)~S3(010)

~S4(011)

~S5(001) ~S6(101)

~S0(000)

~S7(111)

I

II

III

IV

V

VI

α

β

Figura B.4: Vetores de chaveamento e vetores
de tensão

Uab

Ubc

Uca

~U∗

|~U∗| = Ucc

|~U1| = 2√
3
Ucc

~U1

~U2
~U3

~U4

~U5
~U6

~U0

~U7

α

β

Figura B.5: Limiar para um sinal senoidal
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~U1
T1
Tz

~U2
T2
Tz

~U∗

~U1

~U2

~U7

φ
2π
3

π
3
− φ

Figura B.6: Componentes do vetor de tensão ~U∗ no Setor I

Para conseguir sintetizar um sinal senoidal nas tensões de linha trifásicas, a máxima ampli-

tude dos vetores espaciais está limitada ao valor da tensão do barramento CC (Ucc) formando

um ćırculo inscrito no hexágono cujo raio é Ucc (figura B.5).

Considere-se o vetor de tensão ~U∗ a ser sintetizado. Este vetor está no setor I (figura B.6),

considera-se também que, para um peŕıodo de chaveamento suficientemente pequeno, tem-se:

∫ Tz

0

~U∗dt ≃
∫ Tz

0

~Udt =

∫ T1

0

~U1dt+

∫ T1+T2

T1

~U2dt+

∫ Tz

T1+T2

~U7dt (B.22)

Para uma frequência de chaveamento suficientemente alta considera-se que o vetor de tensão

~U∗, assim como os vetores ~U1 e ~U2, sejam constantes e que ~U7 = 0, então:

~U∗ · Tz = ~U1 · T1 + ~U2 · T2
~U∗ = ~U1

T1
Tz

+ ~U2
T2
Tz

(B.23)

Aplicando a lei dos senos no triângulo formado por ~U∗, ~U1
T1
Tz

e ~U2
T2
Tz

[figura B.6], tem-se:

|~U∗|
sin(2π

3
)
=

|~U1|T1Tz
sin(π

3
− φ)

=
|~U2|T2Tz
sin(φ)

(B.24)
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A partir da equação (B.24), obtém-se as seguintes igualdades:

T1 =
|~U∗|
|~U1|

· Tz
sin(π

3
− φ)

sin(2π
3
)

(B.25)

T2 =
|~U∗|
|~U2|

· Tz
sin(φ)

sin(2π
3
)

(B.26)

Finalmente, define-se que a = |~U∗|
|~U1|

=
√
3
2

|~U∗|
Ucc

, considerando que o módulo do vetor de tensão

|~U1| = 2
3

√
3Ucc (van der Broeck et al. 1988).

B.2 Transformação de coordenadas ABC − αβ

Através da transformação de Clark (Ong 1998) as correntes trifásicas A, B e C podem ser

representadas por suas componentes ortogonais equivalentes α e β como mostrado na Fig. B.7,

isto é:

Sistema
bif ásico

α

β

A

B

C

~is

iα

iβ

Figura B.7: Transformação de Coordenadas.

Iαβ0 = [Tαβ0]IABC (B.27)

Sendo que [Tαβ0] é uma matriz de transformação. A componente ”0”, denominada compo-

nente de seqüencia zero, é adicionada à matriz para que a transformação seja bi-direcional, a

matriz é definida por:



116 Apêndice B. Teoria complementar
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Para calcular as componentes trifásicas a partir das componentes ortogonais usa-se a matriz

inversa da matriz anterior, definida por:
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