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Resumo da Tese apresentada a COPPE/UFRJ como parte dos requisitos necessarios
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CONTROLE DE VELOCIDADE DE MOTOR SINCRONO DE IMA PERMANENTE
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FREQUENCIA

Raymundo Cordero Garcia
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Este trabalho desenvolve um sistema de controle de velocidade para um motor
sincrono de ima permanente (MSIP). O sistema desenvolvido usa a técnica de
multiplexacdo no dominio da frequéncia (MDF) para reduzir o nimero de conversores
analogico/digitais quando o sensor resolver ¢ utilizado para monitorar a posi¢do angular
do eixo do motor. Este tipo de sensor ¢ o mais utilizado na fabricacdo de veiculos
elétricos e hibridos. A técnica MDF permite fazer um controle com e sem sensores com
o mesmo numero de conversores analogico-digitais. Uma rede neural artificial (RNA)
executa o algoritmo de controle, o qual foi projetado através da técnica de Takagi-
Sugeno Fuzzy. Adicionalmente, foi desenvolvido um estimador de velocidade como
sistema redundante no caso de falha do sensor resolver. Os algoritmos de controle e
estimacao foram implementados em um FPGA. Os resultados verificam o bom

desempenho do sistema de acionamento proposto.
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This work develops a speed control system for a permanent magnet synchronous
motor (PMSM). This system uses frequency domain multiplexing (FDM) in order to
reduce the number of analog-to-digital converters when a resolver sensor is used to
sense the angular position of the motor shaft. Resolver sensor is the most used in the
fabrication of electric and hybrid vehicles. FDM allows sensored and sensorless control
with the same number of analog-to-digital converters. An artificial neural network
(ANN) executes the control algorithm, which was designed through Takagi-Sugeno
Fuzzy technique. Besides, a speed estimator was made as a support system if the
resolver sensor fails. All control and estimator algorithms were implemented in a

FPGA. Results demonstrate the good performance of the proposed driver.
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CAPITULO1. INTRODUCAO

O motor sincrono de imad permanente (MSIP, ou Permanent Magnet
Synchronous Motor — PMSM em Inglés) esta progressivamente substituindo os motores
de corrente continua (MCC) e os motores de indugdo (MI) na fabricagdo de atuadores
com velocidade varidvel. O MSIP ¢ mais robusto, possui uma melhor relacdo
torque/inércia e melhor resposta dindmica que os motores CC. Por outro lado, o uso de
imas permanentes para gerar o fluxo no rotor, no lugar de enrolamentos, faz com que o
MSIP possua uma modelagem mais simples e consuma menos energia que os motores
de inducao [1]-[4].

Nao obstante, o MSIP possui uma dinamica ndo linear, o que dificulta o seu
controle em malha fechada. Adicionalmente, deve-se garantir o sincronismo entre a
velocidade mecanica e a frequéncia elétrica de alimentacdo. Técnicas de controle
lineares, como os reguladores PID, ndo garantem um controle preciso em diferentes
pontos de operacdo, nem robustez a perturbagdes [4]. Diferentes técnicas avangadas
foram propostas para o controle do MSIP: redes neurais artificiais, l6gica difusa,
controle robusto, algoritmos genéticos, entre outras [5].

Adicionalmente, as recentes pesquisas estdo focadas no desenvolvimento de
técnicas de controle baseadas na estimagdo da posi¢do angular do MSIP, chamado
controle sem sensores (semsorless, em inglés), tendo como principal vantagem a
diminuic¢do dos custos decorrentes da instalagdo de sensores de posi¢do angular do tipo
encoder (de saida digital) ou resolver (com saidas analdgicas, onde a informacgdo da
posi¢do angular estd modulada em amplitude) [6], [7].

Entretanto, na fabricagdo de veiculos elétricos (VEs) e hibrido-elétricos (VHEs),
o controle de méaquinas elétricas com sensores ainda ¢ muito utilizado [8]. O “Prius”
(Toyota), o “Escape Hybrid” (Ford) e o “Escape Hybrid” (Honda) usam sensores de
posi¢do angular.

Muitos algoritmos para o controle de motores trifasicos sao implementados em
micro controladores e DSPs, por meio de um conjunto de instru¢des armazenado na
memoria destes dispositivos [9], [10]. Os micro controladores possuem um menor custo
no mercado e uma grande quantidade de periféricos instalados, enquanto que a
velocidade de processamento, capacidade de memoria e nimero de periféricos dos

DSPs sao maiores quando comparados com os micro controladores. Atualmente, o
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mercado também oferece os DSPICs, um processador que possui uma arquitetura e
custo semelhante aos micro controladores, e uma alta velocidade de processamento
comparavel aos DSPs [11]. Nao obstante, os trés dispositivos mencionados previamente
executam instrucdes sequencialmente, ndo aproveitando o fato que algoritmos de
controle possuem subsistemas que podem ser executados paralelamente, o que reduziria
consideravelmente o tempo de processamento dos dados.

Por outro lado, existem muitas pesquisas e aplicacdes de controle empregando
um FPGA (Field Programmable Gate Array em Inglés) [12], [13]. O FPGA permite
criar funcdes logicas e aritméticas utilizando linguagens de programacdo em hardware
como o VHDL. Tais fungdes podem ser executadas em série ou em paralelo, sendo
possivel projetar varios algoritmos de controle independentes no mesmo FPGA. Deste
modo, pode-se atingir uma maior velocidade de processamento e contar com maior
flexibilidade na topologia de controle do que no caso de micro controladores e DSPs. O
uso de FPGA possibilita a implementagdo do algoritmo de controle projetado em um
circuito integrado de aplica¢do especifica (Application Specific Integrated Circuit —
ASIC em Inglés), o qual é muito utilizado para produzir sistemas digitais dedicados a
aplicagdes especificas com baixo custo de produgdo.

A capacidade do FPGA de permitir a execugdo paralela de algoritmos de
processamento de dados ¢ muito vantajosa no momento de projetar a topologia de
controle de sistemas complexos como no caso dos veiculos elétricos (VEs) e veiculos
hibrido-elétricos (VHESs). Tais sistemas geralmente usam mais de uma maquina elétrica.
Adicionalmente, o sistema global deve controlar o sistema de carregamento elétrico, os
conversores CC-CC, monitorar o estado das baterias, entre outras fungdes [14]. Assim,
os diferentes sistemas de um VE ou VHE podem ser gerenciados por um FPGA.

A capacidade de processamento paralelo do FPGA pode ser bem aproveitada no
desenvolvimento de algoritmos baseados em redes neurais artificiais (RNA), ja que a
estrutura de uma RNA permite um processamento paralelo de informacao,
incrementando a velocidade de processamento dos dados [15]. No entanto, o calculo das
fungdes sigmoides utilizadas convencionalmente pelos RNAs e as fungdes
trigonométricas utilizadas no controle vetorial representam um desafio no momento de

projetar algoritmos de controle de méaquinas trifasicas no FPGA.



O principal objetivo desta Tese de Doutorado ¢ o desenvolvimento de um
sistema de controle de MSIP baseado em RNA, o qual serd implementado em um
FPGA. A técnica de multiplexacao no dominio da frequéncia (MDF) sera usada para
reduzir o numero de conversores analogico-digitais (conversores A/D) necessarios para
o controle vetorial do MSIP. Esta redu¢ao aumenta a robustez do hardware de controle ¢
reduz o custo de fabricag¢do. O sistema de controle vetorial estd baseado na técnica de
modelagem e controle Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF). Esta técnica permite obter os dados
para o projeto da rede neural de controle. Adicionalmente, sera desenvolvida uma
técnica de estimagdo de velocidade baseado no observador de Luenberger. A fungdo do
estimador ¢ permitir o controle do MSIP caso o sensor de posicdo deixe de operar,
sendo um sistema de suporte desejavel nos VEs e VHEs.

Resultados de simulacdo e experimentais mostram que o sistema de controle do
MSIP implementado em FPGA proposto ¢ adequado para o seu uso em sistemas de

acionamento de velocidade variavel como nos VEs e VHEs.

1.1. Cenario Global do MSIP

Atualmente, os acionamentos de motores elétricos (Electric Motor Driven
System — EMDS em Inglés) constituem as maiores cargas nas instalagdes elétricas
industriais e comerciais a nivel mundial, consumindo pelo menos duas vezes a energia
utilizada pelos sistemas de iluminacdo [16]. Um EMDS converte a maior parte da
energia elétrica que recebe em energia mecanica, enquanto que uma pequena fragdo da
eletricidade ¢ utilizada pelo sistema de controle e protecao.

Segundo a International Energy Agency (IEA), os EDMSs representam 46% do
consumo elétrico mundial. Para satisfazer esta demanda de eletricidade, mais de 6040
milhdes de toneladas de CO; sdo emitidas anualmente [17]. Estima-se que em 2030, o
consumo anual de eletricidade dos EDMSs sera maior que 13360 TWh (TeraWatts-
hora), produzindo-se 8570 milhdes de toneladas de CO, por ano. Os EMDSs sdo
utilizados principalmente nos setores industrial, comercial, residencial e no transporte.

Tais fatos motivam o estudo e fabricacdo de maquinas elétricas de maior
eficiéncia e sistemas de acionamento mais eficientes e robustos. Na atualidade,
diferentes fabricantes e pesquisas mostram o motor sincrono de ima permanente (MSIP,
ou Permanent Magnet Synchronous Motor — PMSM em Ingl€s) como uma forte

alternativa na fabricacdo de acionamentos eletromecanicos de baixa e média poténcia.



Todos os motores elétricos geram torque através da interagdo dos campos
magnéticos produzidos pelo estator e pelo rotor [18]. No caso do MSIP, o campo
magnético no rotor ¢ produzido por um conjunto de imas permanentes construidos
utilizando materiais magnéticos como ferrites (bario, estroncio), terras raras (samario-
cobalto, neodimio-ferro-boro), entre outros [19]. A qualidade dos materiais magnéticos,
principalmente as chamadas terras raras, melhorou significativamente nos ultimos 10
anos: o produto energético BH . (produto entre a densidade de campo e a intensidade
do campo magnético, o qual estd relacionado com a energia magnética do campo)
duplicou, a estabilidade quimica e térmica também aumentou. Com o avango das
pesquisas e a descoberta da disponibilidade de alta energia nos imas de terras raras de
Samario-Cobalto (SmCo) em 1970 e nos imas de Neodimio-Ferro-Boro (NdFeB) em
1983, tornou-se, possivel, um grande avanco na tecnologia e no desempenho das
maquinas de imas permanentes. Atualmente, a densidade de energia dos imas excede os
400 kJ/m’ [20]. A sua grande desvantagem esta ainda nos altos precos, Nio obstante,
diferentes pesquisas estao desenvolvendo técnicas para obter novos imas permanentes
mais econdmicos [21], [22].

O uso do MSIP possui as seguintes vantagens em relagdo ao motor de inducao:

e O MSIP possui maior eficiéncia no consumo de poténcia elétrica;
e Boa relagdo torque/peso;

e Baixa inércia do rotor;

e Alta densidade de fluxo no entreferro;

e Melhor resposta dindmica,;

e Modelagem dindmica mais simples;

e Simplificagdo do projeto das técnicas de controle.

A Tabela 1.1 mostra a eficiéncia (em condi¢cdes nominais de operacdo) de
diferentes tipos de motores MSIP comparados com motores de indugdo, os quais estdo
classificados pelo tamanho e segundo a norma IEC [23]: IEC132 (5,5 kW), IEC160 (15
kW), TEC250 (55 kW) e IEC280 (90 kW).

Por outro lado, grandes perdas de poténcia podem acontecer quando a poténcia
ou a velocidade nominal do motor sdo diferentes as requeridas pelas cargas mecanicas.

Este fato ¢ principalmente significativo nas aplicagdes de velocidade variavel, onde



existe uma rela¢@o ndo linear entre a velocidade e o torque da carga (por exemplo, em
bombas e sistemas de ventilagdo). Nestes casos, os sistemas de controle baseados em
eletronica de poténcia podem reduzir significativamente as perdas de energia. A Figura
1.1 mostra a eficiéncia de um MSIP para cargas ndo nominais, em comparagao com um
motor assincrono de alta eficiéncia (IE3) [24]. Pode-se observar que o rendimento do
MSIP ¢ muito maior para baixas poténcias.

O alto custo inicial de investimento para utilizar um MSIP (custo do motor e do
controlador de poténcia), em relacdo aos motores assincronos, € a principal barreira no
uso deste motor no setor industrial. No entanto, a poténcia elétrica consumida representa
mais de 90 % dos custos de operacdo durante toda a vida util dos motores elétricos [24].
Portanto, o custo de operagdo total para um MSIP ¢ menor em comparagcdo ao
necessdrio para um motor assincrono, porque o MSIP possui maior eficiéncia

energética.

Tabela 1.1. Comparacao de eficiéncia entre MSIP e motores de indugao

MSIP Motor de Inducao
Tipo Torque Eficiéncia Torque Eficiéncia

IEC 132 18 Nm 91 % 18 Nm 88,6%
IEC 160 50 Nm 94 % 49 Nm 91,3 %
IEC 250 180 Nm 96,5 % 177 Nm 94,2 %
IEC 280 290 Nm 97 % 289 Nm 95,1 %

Rendimento

95 1 el RSM

004 *ASM (IE3)

85

80 A Os dois motores sdo de 7,5 kW

75 a 1500 RPM (nominal).

70 T T Y T : . .  Caudal (%)

20 30 40 50 60 70 80 90 100

Figura 1.1. Rendimento para motor sincrono (RSM) e o motor assincrono (ASM — IE3).



1.2.  MSIP na Fabricacio de VEs e VHESs

Na atualidade, um dos topicos de pesquisa mais importantes no acionamento de
motores elétricos é o uso destes motores na fabricagdo de veiculos elétricos (VEs) e
veiculos elétrico-hibridos (VEHSs). Adicionalmente, a industria automotiva esta
desenvolvendo muitos projetos para fabricar melhores modelos de VEs e VHEs Os
principais alvos sdo a eficiéncia no uso do combustivel e a redugdo das emissdes de
didxido de carbono. A Associagdo Brasileira de Veiculos Elétricos (ABVE) estima que
200 automoveis estejam sendo utilizados no Brasil, sendo a carga tributaria o principal
obstaculo para o uso massivo dos veiculos elétricos [25].

O motor sincrono de ima permanente (MSIP) ¢ uma das méquinas preferidas na
fabricacdo de VEs e VHEs, ja que o MSIP possui um consumo mais eficiente de
energia, modelagem mais simples, ¢ melhor relagdo torque/peso que os motores de
inducdo, e precisam menor manutencdo que os motores de corrente continua (CC). A
Tabela 1.2 mostra uma comparagdo entre diferentes motores elétricos utilizados para
veiculos elétricos [25]. Pode-se verificar que o MSIP ¢ um dos motores com melhor
desempenho global. Embora o custo de aquisi¢do do MSIP seja o mais alto, deve-se
considerar que o menor consumo elétrico deste motor vai compensar o investimento
inicial. Adicionalmente, ¢ esperada uma futura redu¢do no custo do MSIP devido ao
desenvolvimento de materiais magnéticos melhores e mais econdmicos.

A Tabela 1.3 mostra um conjunto de VEs e VHEs fabricados por importantes
fabricantes de veiculos no mundo [26]. Em alguns casos, o veiculo possui dois motores.
Por exemplo, o projeto eAWD da companhia BorgWarner Inc. consiste na fabricagao de
um sistema de tragao elétrico para VEs e VHESs, o qual consiste em dois MSIPs: um de
85 kW (utilizado para propulsao) e outro de 10 kW (usado para a técnica de vetorizagao
de torque, o qual permite variar a quantidade de poténcia fornecida a cada roda). Em
outros casos, o segundo MSIP pode atuar como motor/gerador (motor na partida e
gerador depois para recarregar as baterias). A Tabela 1.3 mostra que a maior parte dos
VEs e VHEs comerciais usam MSIP. Por tal motivo, a presente Tese de Doutorado

concentra-se no controle deste tipo de motor.



Tabela 1.2. Comparagdo entre os motores utilizados para veiculos elétricos.

Critério deNCorr{pgragao Corrente Motor de o
(1: pontuagdo minima, 5: . ~ MSIP Relutancia
. continua Indugao
pontuagdo maxima).

Densidade de poténcia 2 3 5 3
Eficiéncia 2 3 5 3
Controlabilidade 5 3 4 3
Confiabilidade 3 5 4 5
Maturidade 5 5 4 3
Custo 4 5 2 4
Total 21 24 24 21

Tabela 1.3. Modelos comerciais de veiculos elétricos e hibrido-elétricos.

Caracteristica(s) do(s) motor(es) no

Tipo Veiculo veiculo
Honda Insight Brushless CC, 9,7 kW @ 1500 RPM
Ford Fusion Hybrid MSIP, 79 kW @ 6500 RPM
Veiculo MSIP 1, 30 kW @ 1800 RPM
hibrido- Toyota Prius ’
elétrico Y MSIP 2, 50 kW @ 1200 RPM
VHE
(VHE) GM Volt MSIP 1 (motor) 111 kW
MSIP 2 (motor/gerador) SSkW
Hyundai Sonata MSIP, 30 kW
Mistubishi iMiEV MSIP, 47 kW
Renault Fluence MSIP, 7 kW
Veiculo
elétrico BMW Active MSIP, 125 kW
(VE)
Ford Focus BEV MSIP, 107 kW
Tesla Roadstar Motor de indugdo, 215 kW




1.3. FPGA na Fabricaciao de VEs e VHESs

Os VEs e VHEs requerem o controle simultaneo de mais de um motor: motor de
propulsao, motor de arranque, etc. Ademais, devem-se controlar outros sistemas como o
controle de consumo de combustivel, sistema de frenagem, sistema de baterias, entre
outros. No caso do controle de motores, procuram-se maiores taxas de aquisicdo de
dados, maiores frequéncias de chaveamento, e melhores algoritmos de controle. Tudo
isto exige o uso de processadores digitais com maior capacidade de céalculo. A Figura
1.2 mostra os diferentes sistemas que devem ser controlados em um VE. Anteriormente,
cada algoritmo era executado por um controlador digital diferente.

Neste sentido, 0 FPGA esta ganhando aceitagdo no projeto de controladores de
velocidade de motores elétricos pela sua velocidade de processamento, processamento
paralelo, flexibilidade e pela existéncia de ferramentas que simplificam a programacao e
verificacdo do FPGA [14], [27], [28]. Entre os beneficios de utilizar um FPGA na
fabricagdao de VEs ¢ VHEs, tém-se:

e Simplificagdo da arquitetura de controle: A capacidade de processamento
paralelo do FPGA permite executar simultaneamente muitos algoritmos de
controle e processamento de dados. Por exemplo, todos os algoritmos
indicados na Figura 1.2 podem ser implementados utilizando um unico
FPGA. Tal simplificacdo ¢ muito dificil de conseguir com um processador
serial como um DSP ou micro controlador.

e Velocidade de processamento. O FPGA possui uma velocidade de
processamento maior que micro controladores e DSPs. Este fato permite o
uso de malhas de controle mais rapidas e de maior complexidade matematica.

e Uso de conversores de poténcia de alta frequéncia. A alta velocidade de
processamento também permite o uso de conversores de poténcia (inversores
e conversores CC-CC) com altas frequéncias de chaveamento, j4 que os
estados de comutacdo dos transistores de poténcia podem ser calculados com
maior velocidade. Ademais, uma frequéncia de chaveamento maior permite o

uso de componentes reativos menores € mais €economicos.
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Figura 1.2. Principais sistemas de um veiculo elétrico.

A Figura 1.3 mostra uma comparacdo do sistema de controle para uma
arquitetura tipica de um EV que usa um conversor CC-CC, um motor e um gerador
trifasico [29]. Convencionalmente, cada um destes elementos ¢ controlado por uma
unidade de controle independente, enquanto o FPGA permite executar paralelamente
muitas fungdes de controle no mesmo dispositivo. Isto reduz o nlUmero de
controladores, e interfaces de hardware. Adicionalmente, ¢ possivel executar facilmente
simulagdes em software e emulagdes para verificar o bom funcionamento do
controlador.

Outro fator importante a considerar na escolha de processadores digitais para
VEs e VEHs ¢ a tendéncia de adicionar sistemas de seguranga inteligentes nos veiculos
[29], [30]: frenagem eletronica automatica, cameras de video com processamento de
imagens para a detec¢do de pedestres e obstaculos, entre outros. Estes sistemas
envolvem uma grande quantidade de operagdes matematicas, cujos resultados devem
ser disponibilizados em tempo real. O FPGA constitui uma plataforma 6tima para a

execug¢ao dos algoritmos necessarios para tais sistemas adicionais.
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1.4. Motivacoes do Estudo

Figura 1.3. Estrutura de controle de um VE utilizando um FPGA.

O MSIP geralmente ¢ aplicado em trés tipos de acionamentos [31]:

e Operacao com velocidade constante, onde a velocidade ¢ mantida fixa sem

aplicacdo de conversores eletronicos e malha de realimentagao;

e Em servomecanismos, onde a velocidade ou posicdo sdo parametros de
realimentacdo para o controle com alta precisdo. Neste caso, o tempo de

resposta e erro em regime permanente sdo parametros extremadamente

importantes;
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e Acionamentos com velocidade variavel. Também existe uma malha de
realimentacdo. Porém, o objetivo ¢ a operacdo do motor em diferentes

velocidades, de modo que uma alta precisdo ndo é necessaria.

Existe um grande interesse na pesquisa ¢ desenvolvimento de sistemas de
acionamento de MSIP, principalmente aplicado para VEs e VHEs. Atualmente, a
industria e o setor automobilistico procuram motores de maior eficiéncia, econdmicos e
robustos. Adicionalmente, os acionamentos devem apresentar um bom compromisso
entre precisao, robustez e custo.

E bem conhecido que um hardware ¢ mais robusto quando ele possui um menor
nimero de componentes para efetuar o mesmo trabalho. A probabilidade de falhas, o
consumo de energia elétrica e o custo de fabricacdo sdo reduzidos. Como foi
mencionado anteriormente, na industria de VEs e VHEs ¢ necessario que cada
componente seja robusto e econdmico.

Sendo que os VEs e VHEs possuem muitos sistemas de poténcia e de
processamento de dados (exemplo: navegacdo, seguranca, etc.) que devem ser
controlados em paralelo, a op¢do mais econdmica e robusta consiste em implementar
todos os algoritmos de controle em um tUnico dispositivo central. Nesse sentido, o
FPGA é uma solucdo adequada para atingir tal objetivo.

Foi mostrado que o MSIP ¢ um dos motores mais utilizados na fabricacdo de
VEs e VHEs. Como o MSIP ¢ uma maquina trifasica ndo linear, geralmente técnicas de
controle vetorial sdo utilizadas para controlar a posi¢do, velocidade e torque do motor.
Esta técnica precisa do monitoramento continuo de duas correntes estatoricas do motor.
Para isso sdo necessarios dois conversores analogico/digitais (conversores A/D).

Adicionalmente, a posicdo angular do eixo do motor deve ser conhecida para
aplicar as técnicas de controle vetorial. Entre os diferentes sensores de posi¢do angular
disponiveis no mercado, o resolver € o mais utilizado na fabricagdo de VEs e VHEs (ver
Anexo 1), porque este sensor possui maior exatiddo e robustez que outros sensores
como os encoders. O resolver recebe uma excitagdo senoidal de alta frequéncia. Suas
saidas sdo dois sinais analdgicos modulados em amplitude com o seno e o cosseno da
posicdo angular. Convencionalmente, um hardware chamado conversor resolver a

digital € usado para estimar a posi¢do angular do motor a partir das saidas do resolver.
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Nao obstante, 0 uso de um conversor resolver a digital incrementa o custo e
diminui a robustez do sistema de controle. Portanto, ¢ desejavel uma solucio na qual o
mesmo processador digital (o FPGA neste caso) estime a posi¢ao angular a partir dos
sinais do sensor resolver. Portanto outros dois conversores A/D serdo necessarios para
controlar o MSIP.

Geralmente, os FPGAs nao possuem conversores A/D integrados. Portanto,
circuitos conversores externos devem ser integrados para efetuar aquisicdo de sinais
analogicos. Quanto maior ¢ o nimero de conversores, mais complexo e menos robusto
torna-se o controlador.

Contudo, ¢ também desejavel contar com um sistema de estimacdo de posi¢do
angular, caso o sensor resolver fique danificado. Deste modo, o veiculo podera seguir
funcionando até que seja reparado.

Deve-se observar que o motor dos VEs ¢ VEHs deve funcionar em diferentes
pontos de operagdo (diferentes velocidades e torques). Este objetivo ¢ dificil de atingir
porque o MSIP ¢ um sistema trifidsico ndo linear. O controle vetorial do MSIP ¢ ainda
um tema atual de pesquisa.

As redes neurais artificiais (RNA) possuem uma estrutura que permite o
processamento paralelo de informagdo, através dos neurdnios artificiais em cada
camada (ver Anexo 2). Portanto, a implementacdo de RNAs em FPGAs ¢ altamente
pesquisada na atualidade. No controle de maquinas elétricas, o FPGA permite o
desenvolvimento de controladores e observadores adaptativos, estimadores de torque,
técnicas de modulagdo por vetores espaciais entre outros algoritmos, os quais podem ser
executados mais rapido que em microcontroladores ou DSPs.

Nao obstante, o projeto de uma RNA em FGPA apresenta os seguintes desafios:

e Definir a topologia de RNA a utilizar: nimero de neurdnios, camadas e
fun¢des de ativagao;

e Devem-se procurar melhores metodologias para o calculo das fungdes de
ativagdo dos neuronios artificiais em FPGA, utilizando a menor quantidade de
operagdes matematicas possiveis;

e Otimizar o tamanho da RNA para ser implementavel em FPGA de baixo

custo.
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1.5. Objetivo da Tese

O projeto de Tese de Doutorado tem como objetivo a implementagao em FPGA
de um controlador adaptativo de velocidade para um motor sincrono de ima permanente
(MSIP), baseado em redes neurais artificiais (RNA). As saidas da RNA serdo os pulsos
de chaveamento de um inversor trifasico de dois niveis que alimenta o MSIP.

O sistema de controle pode rastrear satisfatoriamente a referéncia de velocidade.
Adicionalmente, a topologia de controle deve permitir um processamento paralelo dos
dados, para aproveitar as caracteristicas de processamento da RNA. A arquitetura da
RNA serd otimizada para poder ser implementada com a menor quantidade de
operagdes matematicas possiveis, o que € vantajoso no momento de implementar o
sistema de controle em um FPGA.

Os objetivos especificos da Tese de Doutorado sdo os seguintes:

Desenvolver um controlador robusto para controlar o MSIP em diferentes

pontos de operagdo. Para isso, serd utilizada a técnica Takagi-Sugeno Fuzzy, a

qual fornecerd os dados necessarios para projetar um sistema de controle

baseado em RNA;

e Reduzir o nimero de conversores A/D necessario para o controle vetorial do
MSIP. Para atingir tal objetivo, sera empregada a técnica de multiplexagdo no
dominio da frequéncia (MDF);

e [mplementar um algoritmo para estimar a velocidade do motor utilizando o
sensor resolver.

e Implementar um estimador de velocidade do MSIP. Sera utilizada uma

modificacdo do observador de Luenberger. O estimador possui a funcdo de

ser um sistema de respaldo caso o sensor resolver nao funcione por algum

acidente.

1.6. Contribuicdes da Tese

Na sequéncia, serdao descritas as vantagens das inovacdes propostas nesta Tese
de Doutorado: O uso da multiplexagdo no dominio da frequéncia (MDF), o uso da
técnica Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF) no projeto de controladores e da modificagdo do

observador de Luenberger.
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1.6.1. Vantagens da MDF no Controle Vetorial de Motores

No mercado, existem muitos conversores A/D com multiplexadores analdgicos.
Esta configura¢do, descrita na Figura 1.4, permite a conversdo de varios sinais
analogicos usando um mesmo conversor. Neste caso, a técnica de multiplexagdo ¢
chamada multiplexacao no dominio do tempo (MDT) porque cada sinal ¢ enviado ao
conversor em diferentes instantes de tempo.

Nesta Tese de Doutorado, propde-se o uso da multiplexagdo no dominio da
frequéncia (MDF) para reduzir o nimero de conversores A/D no controle vetorial do
MSIP. No capitulo 4 serd explicada a fundamentagdo tedrica e a aplicagdo da
multiplexacao com mais detalhe. A técnica MDF indica que dois sinais com larguras de
bandas ndo superpostas podem ser agrupadas e enviadas ao receptor. Nesse caso, 0s
sinais podem ser multiplexados utilizando um simples somador.

A aplicagdo da MDF no controle do MSIP oferece as seguintes vantagens [32],
[33]:

e A multiplexagdo reduz o nimero de conversores A/D e os circuitos de
condicionamento na entrada dos conversores. Adicionalmente, o somador
analdgico usado na multiplexa¢do no dominio da frequéncia é muito mais
simples de fabricar que o multiplexador analdgico utilizado na multiplexagao
no dominio do tempo.

e A multiplexagdo no dominio do tempo divide a taxa de conversio do
conversor A/D entre os canais, porque um canal de entrada deve esperar o
atendimento dos demais canais antes de ser atendido novamente. Em
consequéncia, a taxa de conversdo real para cada sinal analogico (feana mpT) €
a taxa de conversdo do conversor A/D (fipc) dividida pelo niimero de canais

do multiplexador:

fADC
fcanalfMDT = . (11)
numero de canais

Por outro lado, todos os sinais multiplexados em frequéncia sao convertidos
simultaneamente. Portanto, a taxa de conversdo de cada sinal usando MDF

(feanal MpF) € 1gual a taxa de conversdo do conversor A/D:
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(1.2)

fcanaL MDF — f ADC

Desta forma, considerando um mesmo conversor A/D, os dados sao

amostrados mais rapidamente usando MDF que MDT.

‘fcanaliMDT < canal _MDF (1 3)

Quando a MDT ¢ usada na conversdao das saidas do sensor de posi¢ao
resolver, ¢ necessario aplicar um algoritmo de compensagdo, porque o0s
valores obtidos correspondem a diferentes instantes de tempo (ver Figura
1.4). Por outro lado, os sinais mutiplexados em frequéncia sdo amostrados
simultaneamente. Portanto, os valores obtidos dos sinais usando MDF
correspondem aos mesmos instantes de tempo.

A principal vantagem do uso de MDF no controle do MSIP ¢ a reducdo de
custos e o incremento da robustez do sistema. O custo dos conversores A/D
depende de caracteristicas com a taxa de amostragem, resolugdo, tempo de
conversdo, relagdo sinal/ruido, linearidade, entre outros. Dependendo da
aplicacdo, o custo destes conversores pode ser alto. Adicionalmente, os
circuitos de condicionamento também podem ser caros se a conversao exigir
alta precisdo e robustez, pelo uso de resisténcias de precisao, amplificadores
operacionais com alta rejeicdo de ruido em modo comum e diferencial, etc.
Quanto menor for o nimero de componentes de um circuito, o custo €
reduzido e diminui a probabilidade de falhas. A robustez ¢ um fator
fundamental no desenvolvimento de circuitos para VEs e VEHs,
principalmente porque os motores elétricos de poténcia produzem uma forte
interferéncia eletromagnética (IEM).

Adicionalmente, a técnica de demultiplexagdo (recuperar os sinais originais a
partir dos sinais multiplexados) proposta nesta Tese de Doutorado permite
calcular a velocidade angular do motor, o seno e o cosseno do angulo elétrico
(necessarios para efetuar a transformada de Park) sem wusar fungdes
trigonométricas. Isto ¢ uma vantagem considerando que o calculo de fungdes

trigonométricas em um FPGA ¢ dificil de efetuar.
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Figura 1.4. Conversor A/D com multiplexador no tempo.

1.6.2. Vantagens do Controle baseado em Sistemas Takagi-Sugeno Fuzzy

Os controladores PID possuem um baixo desempenho quando usados no
controle de sistemas ndo lineares como o MSIP, cuja dinamica depende do ponto de
operagdo. E necessario o desenvolvimento de sistemas de controle robusto para
diferentes pontos de operagao.

A técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF) ¢ uma técnica poderosa na
analise e controle de sistemas ndo lineares. A técnica TSF modela um sistema nao linear
como uma combinagdo de modelos lineares locais dentro de uma faixa de operacdo (e
ndo perto de um ponto de operacdo). Assim, ¢ possivel aplicar diferentes técnicas de
controle linear nos modelos locais. Adicionalmente, a presente Tese combina a técnica
TSF com os controladores de modelagem interna (CMI) para projetar controladores
robustos com um erro em regime permanente desprezivel.

No capitulo 2 ¢ explicado que o controle vetorial convencional do MSIP precisa
de trés malhas de controle: uma malha de velocidade e duas malhas que controlam as
correntes nos eixos d € ¢ do MSIP. A malha de velocidade fornece a referéncia da
malha de corrente no eixo ¢, tal como ilustrado na Figura 1.5. Esta configuragdao nao
pode ser implementada diretamente através de RNAs.

Entretanto, o uso da técnica Takagi-Sugeno Fuzzy permite reduzir o niimero de
malhas de trés a dois: uma de velocidade e outra da corrente no eixo d. Adicionalmente,

as leis de controle (as tensdes nos eixos d € g) possuem a seguinte estrutura:

u=>y kk, (1.4)
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a qual ¢ equivalente a um neurdnio artificial com func¢do de ativacdo linear (ver anexo

2). Portanto, os controladores propostos podem ser implementados usando RNAs.

) + controlador
1d-ref » ?4' 1 > Vd-ref
g
+ controlador | lgref + controlador
Om-ref » ( > » 2 '?4’ 3 ™ Vg-ref
Om g

Figura 1.5. Malhas de controle usadas convencionais no controle do MSIP.

1.7. Comentarios Finais e Sumario

O presente capitulo mostrou diferentes tecnologias para a fabricagdo de
acionamentos de velocidade variavel, com especial énfase nos VEs e VHEs. O MSIP foi
escolhido pela sua eficiéncia energética e simplicidade de modelagem em relagcdo ao
motor de indugdo. Os objetivos e inovacdes propostas da Tese de Doutorado foram
definidos.

A presente Tese de Doutorado estd organizada da seguinte maneira. O capitulo 2
descreve conceitos basicos sobre a modelagem e o controle do MSIP. A técnica de
controle proposto, baseada na modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy, nos controladores de
modelagem interna e nas desigualdades lineares matriciais (Linear Matrix Inequalites —
LMI em Inglés), é explicada no capitulo 3. O capitulo 4 explica a aplicagdo da
multiplexacdo no dominio da frequéncia (MDF) no controle vetorial do MSIP. O
capitulo 5 descreve o controlador proposto e o estimador de velocidade baseado na
modificacdo do observador de Luenberger. Os resultados de simulagdo e experimentais
sdo mostrados no capitulo 6. Finalmente, sdo apresentadas as conclusdes e sugestdes de

trabalhos futuros.
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CAPITULO2. MOTOR SINCRONO DE iIMA PERMANENTE

2.1. Introducao

Tradicionalmente, a maquina sincrona era quase exclusivamente aplicada em
sistemas de poténcia, como geradores ou como compensadores sincronos para controle
de fluxo de poténcia reativa de um sistema elétrico. Controlando a excitacdo de campo,
o motor pode operar sub ou sobre excitado. Desta maneira, ¢ possivel absorver corrente
atrasada ou adiantada em relacao a tensao de alimentagao.

O motor de corrente continua (CC) eram os mais utilizados no desenvolvimento
de servomecanismos de posi¢cdo ou velocidade, devido a seu desempenho e controle
simples. Nao obstante, o uso de motores CC possuem desvantagens: a necessidade de
manuten¢do constante (pelas escovas e comutadores), alta relagio de volume por
unidade de poténcia, e custos.

Com o desenvolvimento da eletronica de poténcia e das técnicas de controle
vetorial, foi possivel a utilizagao de motores de corrente alternada (CA) na fabricagdo de
servomecanismos com desempenho semelhante ao obtido com os motores CC.
Adicionalmente, o avango tecnoldgico dos processadores digitais (micro controladores,
DSPs, etc.) permitiu o desenvolvimento de técnicas de controle e estimacdo com
respostas dinamicas excelentes.

O motor sincrono de ima permanente (MSIP) ¢ similar aos motores sincronos
(deve ter sua frequéncia de excitacdo sincronizada com sua velocidade mecénica),
exceto pelo fato de ndo existir o enrolamento de campo no rotor. O campo magnético €
gerado através de um conjunto de imas permanentes montado na superficie do rotor ou
acoplado internamente no rotor. Esta estrutura permite contar com um fluxo constante.
Adicionalmente, como nao hé bobinas de campo, ndo existem perdas no cobre do rotor
e, portanto, sua eficiéncia ¢ maior. As demais perdas devem-se principalmente ao
enrolamento do estator. O conjugado do MSIP ¢ composto por duas componentes: a
interacdo da forca magnetomotriz (produzida pelas correntes nos enrolamentos
estatoricos), e pelas propriedades eletromagnéticas do rotor (principalmente pelo fluxo

magnético dos imas).
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Em alguns casos, o MSIP possui enrolamentos auxiliares que facilitam o
arranque do motor, ja que o motor parte como um motor de indugdo, até atingir uma
velocidade proxima a velocidade sincrona. Depois, 0 MSIP ¢ colocado em sincronismo
pela acdo dos torques de relutancia e eletromagnético. Entretanto, os enrolamentos
auxiliares diminuem a eficiéncia, a densidade de poténcia, a relagdo torque/inércia e a
resposta dinamica do MSIP. Por tal motivo, o MSIP sem enrolamentos auxiliares ¢ o
mais utilizado em acionamentos de velocidade variavel. Porém, esta topologia
incrementa a complexidade do controle. O uso da eletronica de poténcia e técnicas de
controle ¢ necessario para a partida do MSIP e para gerar torque Util em regime
permanente.

O MSIP, teoricamente, pode ser construido com qualquer ntimero de par de
polos. Aumentando-se o nimero de polos, aumenta-se o conjugado para o mesmo nivel
de corrente. Nao obstante, devido ao espago necessario entre os imas o conjugado atinge

um limite.

2.1. Classificaciao

O MSIP pode ser classificado quanto a forma da forca contra eletromotriz (CFEM)

e de acordo com o posicionamento dos imas no rotor [31].

2.1.1. Pela Forma da FEM
Quanto a forma de onda da CFEM, o MSIP pode ter CFEM trapezoidal (chamado

também como motor CC sem escovas ou brushless), e CFEM senoidal.

O MSIP com CFEM trapezoidal ¢ construido geralmente com enrolamentos
concentrados nas ranhuras do estator. As bobinas de uma fase sdo colocadas em posicao
diametralmente oposta e ligadas em série formando uma fase da armadura. Deste modo,
a bobina tem passo polar pleno. Também sdo utilizados imas na superficie do rotor com
arco polar proximo de 180° elétricos, o que proporciona uma distribui¢ao da densidade
de fluxo magnético praticamente constante no entreferro. Este tipo de motor sincrono
apresenta baixa constante de tempo na resposta da variagdo do conjugado com a
corrente de armadura. Nao obstante, a maior desvantagem deste motor ¢ a producdo de
torque com ondulagdo, devido a interacdo dos imas com as ranhuras do estator. A

Figura 2.1 mostra a forma de onda da FEM para este tipo de motor.
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Por outro lado, o MSIP de CFEM senoidal ¢ constituido por um estator com nucleo
de aco laminado e ranhuras uniformes. Deste modo, os enrolamentos das fases sdao
distribuidos uniformemente de forma semelhante as maquinas de indugdo. Geralmente,
o numero de ranhuras por polo e por fase ¢ maior que dois. A indutdncia de
acoplamento varia senoidalmente com a posicao do rotor. O estator desta maquina é
alimentado com tensdes e correntes senoidais. Nos sistemas de acionamento utilizados
atualmente, um inversor trifasico ¢ utilizado para alimentar o motor. A Figura 2.2

mostra a forma de onda da CFEM do MSIP senoidal.

Forga contra-eletromotriz
A

TN
.
T

\

Angulo
11+ » clétrico
0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360 (graus)

Figura 2.1.CFEM do MSIP trapezoidal.

Forga contra-eletromotriz
A

Angulo
—t—f+—t+—F+—+—F—F+—+—F+—F+—+—> clétrico
0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360 (graus)

Figura 2.2. CFEM do MSIP senoidal.
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2.1.2. Pela Distribuicio dos imis no Rotor

Pela locagao dos imas no rotor, o MSIP pode ser de polos salientes ou de polos ndo
salientes.

Os imas no MSIP de polos ndo salientes estao distribuidos na superficie do rotor. O
rotor ¢ de ago, que pode ser sélido ou fabricado utilizando l1aminas de metal. Sendo que
a permeabilidade dos imas permanentes ¢ proxima a unidade, e como os imas estdo
montados na superficie, o entreferro ¢ uniforme e grande. Isso faz que as indutancias
nos eixos diretos e de quadratura sejam iguais. Ademais, este tipo de MSIP possui uma
reacdo da armadura menor em comparacgao aos MSIP de polos salientes.

Por outro lado, o MSIP de polos salientes, possui seus imas no interior do rotor.
Esta estrutura permite a este tipo de motor ser mais robusto e operar a maiores
velocidades que o MSIP de polos ndo salientes. Ademais, o entreferro no eixo direto ¢
maior que no eixo de quadratura. Isso faz a indutancia no eixo direto maior ¢ que a
reacdo de armadura seja um fator importante no comportamento do motor.

A Figura 2.3 mostra diferentes topologias de montagem dos imas no MSIP:
Configuragdo classica (a), imds montados na superficie (b), imas implantados (c), imas
montados no interior (d), imas enterrados e simetricamente distribuidos (e), imas

enterrados e assimetricamente distribuidos (f).

2.2. Modelagem do MSIP

Na presente modelagem do MSIP, desconsidera-se efeitos de temperatura no
cobre, perdas no ferro, e efeitos de saturagdo magnética. Inicialmente, considera-se um
motor sincrono como rotor bobinado como amostrado na Figura 2.4. O eixo d esta
alinhado com a orientacdo do fluxo magnético do rotor, enquanto que o eixo ¢ encontra-
se em quadratura com o eixo d.

As equacdes (2.1) e (2.2) descrevem o modelo trifasico do MSIP [31].

vl)l’l las ﬂl(l
. d
Viu | =7 l.bs +E A, (2.1)
VCV[ ZCS lC
d
Vv, =rid,+—A, 2.2
FET T (2.2)
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Estator

b
Figura 2.4. Motor sincrono com rotor bobinado.

O fluxo concatenado nas trés fases ¢ dado pela equacao (2.3):

N

a Laa Lab Lac LaF la

A L, Ly L, Ly|i,
= ] (2.3)

/10 Lca ch Lcc LcF lc

A f Ly Lp Lp Ly i



sendo Ly, € Ly, (x,y = a, b, ¢, F) as indutancias proprias e muituas, respectivamente. Tais
indutancias dependem do angulo elétrico 6, entre o estator e o rotor. Nao obstante,
podem-se desconsiderar os termos superiores ao de 2* ordem da série de Fourier. Nesse

caso, as indutancias proprias e mutuas podem ser aproximadas da seguinte maneira:

L,=L +L,+L,cos(8,)
L, =L, +L, +L,cos(, +21/3) (2.4)
L, =L +L,+L,cos(6,-2x/3)

L,=L,=-05L,+L,cos(26,)
L,.=L,=-05L,+L,cos(260, +2x/3) (2.5)

ac

L,=L,, =—0.5L,+L,cos(20, —2x/3)

L, =L, =M, cos(20,)

L, =L =M, cos(20, —2x/3) (2.6)
L, =L, =M, cos(26, +27/3)

sendo L;, Ly, L, ¢ MF a indutancia de dispersdo, a indutancia devida a componente média
do fluxo no entreferro, a amplitude da variagdo de indutancia devida ao fluxo
dependente da posicao do rotor, e a indutancia mutua entre o estator ¢ o campo do rotor,
respectivamente. Como L; e Ly sd@o independentes da posicao angular do rotor, podem

ser agrupadas da seguinte maneira:

L =L +L, 2.7)

As indutancias do rotor ndo dependem da posi¢ao angular do rotor. Portanto:

Ly =Ly +L,; (2.8)

sendo L;r € L,r a indutincia de dispersdo e a indutincia relacionada com o percurso do
fluxo principal de fluxo, respectivamente. No caso do MSIP com for¢a eletromotriz
senoidal, o rotor ndo possui enrolamentos. Portanto, vy e iyndo existem.

Para obter um modelo simplificado de uma maquina trifdsica de corrente
alternada, utiliza-se a transformada de Park, uma opera¢do matemadtica que representa
um conjunto de varidveis trifasicas Fupe = [fy /o fc]T, em um sistema de referéncia

ortogonal dq0, onde as novas variaveis obtidas Fy, = [ fa f4 /o]" sdo desacopladas [10],

[11]. A equagdo (2.9) mostra a matriz de transformacdo de Park.

23



£y sen(o) sen(o —2x/3) sen(o+2x/3) | f,
1= % cos(o) cos(o—2x/3) cos(o—2x/3)| f, (2.9)
1, 0.5 0.5 0.5 f

sendo o o angulo do sistema de referéncia dg. Geralmente, usa-se o angulo elétrico do
MSIP (6,), o qual ¢ igual a posi¢dao angular (#) multiplicada pelo nimero de pares de

polos (n):

oc=0,=n6 (2.10)

Na andlise de maquinas trifisicas de corrente alternada, as componentes f; € f,
sdao associadas aos circuitos de campo (gerador de fluxo magnético) e de armadura
(responsavel pelo torque) de uma maquina de corrente continua respectivamente [7].
Ademais, pode-se observar que a componente fy ¢ sempre zero no caso de sistemas
trifasicos balanceados e com neutro isolado.

Aplicando a transformada de Park as equacdes do MSIP desenvolvidas

anteriormente, tem-se:

. di .
v, :r1d+Ld7;’—na)quzq (2.11)
) di, )
v, =r1q+LqE+na)dezd+n¢a)m (2.12)
e=ngw, (2.13)
A, =L, +¢ (2.14)
A, =L, (2.15)
sendo:
® Vy vy : tensOes estatoricas nos eixos d € g;
® iy i, : correntes estatdricas nos €ixos d € ¢;
o L4 L, : auto-indutancias nos eixos d € ¢;
o Ai, Ay : fluxos magnéticos enlacados nos eixos d € g;
e b : coeficiente de atrito do rotor;
° ¢ : for¢a contra eletromotriz;
° n : nimero de pares de polos;
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o 7 : resisténcia nos enrolamentos do estator.

e ¢ : fluxo magnético dos imas;
e 0 : posicao angular do eixo do rotor;
* W, : velocidade angular.

As equagdes (2.11) e (2.12) definem dois circuitos d e g, semelhantes aos
circuitos de campo e armadura do motor CC. Tais circuitos sao mostrados na Figura 2.5.
As equagdes (2.16) e (2.17) mostram a relagdo entre as indutincias L4, L, com as

indutancias do modelo trifasico do MSIP:
L,=L +15(L,+L,) (2.16)
L, =L +15(L,—-L,) (2.17)
O torque eletromecanico (%.,) pode ser calculado do seguinte modo:
t,, =1.5nldi, +(L, ~L,)ii,) (2.18)
No caso do MSIP com polos ndo salientes (Ls = Ly):
ly, =1.5ndi, (2.19)

As equagdes mecanicas do MSIP sdo as seguintes:

d
t, —t, =], Zm +bao, (2.20)

Figura 2.5. Circuitos d e g no MSIP.
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_do

W=
dt

(2.21)

Sendo #; o torque de carga, j,a inércia do rotor, e b o coeficiente de atrito.

2.3. Controle Vetorial do MSIP

O controle vetorial ¢ baseado na representacdo de vetores, correntes e fluxos
como vetores espaciais definidos em sistemas de referéncia tanto estacionarios como
girantes. A equacao (2.22) mostra como representar variaveis trifasicas através do vetor

espacial fo3= [f, f/;]T definido no sistema de referéncia ilustrado na Figura 2.6.

po[fe] 2t 05 0s ; 2.22)
“”_f,,_30\/§—\/§fb '

A representagdo do vetor F,pno sistema de referéncia dg pode ser feita através

da seguinte operacao:

| Ja| [sen(d,) —cos(6,)
Sau= {fj - Los(@g) sen(6,) }faﬁ (2.23)

sendo que Fgy, € o vetor que representa as grandezas trifasicas no sistema de referéncia

dq., enquanto que 6, =n6¢é o angulo elétrico do MSIP.

C
Figura 2.6. Sistemas de referéncia aff e dq.
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A transformacdo inversa também ¢ possivel, considerando que as grandezas

trifasicas sdo balanceadas:

{f « } _ { sen(@,)  cos(#, )}{f J } 024
Jp| [—cos(8,) sen(d,)] f,

fol |1 o Tr

[fj - [— 0.5 0.5\/5}{]%} (2.25)
JatJot =0 (2.26)

As equacdes (2.14) e (2.19) indicam que o fluxo e o torque dependem das
correntes iz € i;. No caso do MSIP de polos ndo salientes, o torque eletromecanico
depende somente de i,. Portanto, ajustando adequadamente i, podem-se controlar o
torque, a velocidade e a posicao angular do MSIP.

Por outro lado, os imds permanentes geram um fluxo de campo, ndo sendo
necessaria uma corrente magnetizante. Para operar com maxima eficiéncia, procura-se
fazer com que a corrente i; seja zero. Somente quando ¢ desejado operar a uma
velocidade maior que a nominal, a corrente desejada no eixo d assume valores
negativos. Esta técnica ¢ chamada enfraquecimento de campo [8]. A velocidade maxima
que pode atingir o motor aumenta, mas diminui o torque que pode produzir.

A Figura 2.7 mostra o esquema de um controle convencional para o MSIP.
Podem-se observar trés malhas fechadas de controle: uma malha de velocidade e duas
malhas que controlam as correntes i, € i,. A malha de velocidade estima a corrente i, de
referencia para atingir a velocidade desejada. A referéncia da corrente no eixo d ¢é
mantida em zero. As malhas de correntes calculam as referéncias das tensoes vg € v,. As
referéncias das tensdes por fase podem ser calculadas através das equacdes (2.24),
(2.25) e (2.26). Uma técnica de modulagdo como a modulagdo por vetores espaciais
(SVPWM) pode ser utilizada para controlar o chaveamento do inversor.

Convencionalmente, um regulador PID ¢ usado em cada malha de controle, pela
sua estrutura e técnicas de sintonizagdo simples. Nao obstante, este tipo de reguladores
possui um baixo desempenho no controle de sistemas ndo lineares como o MSIP,
porque a dindmica destes sistemas muda com o ponto de operagdo, a carga muda com o
tempo, € os parametros do motor também mudam (por desgaste mecanico, temperatura

ambiental, aquecimento dos enrolamentos, desmagnetizacao dos imas, etc.).
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Diferentes técnicas foram desenvolvidas para melhorar o desempenho do MSIP.

Conforme discutido em [34], tais técnicas podem ser usadas em duas maneiras:

e Como um sistema supervisor que fornece parametros adequados ao
controlador, como por exemplo, os ganhos de um regulador PID. Podem estar
baseados em algum critério de otimizagao robusto [35], [36], redes neurais
[37], 16gica difusa [38], ou algoritmos genéticos [39], [40].

e Diretamente para gerar os sinais de controle. Tém-se controladores robustos
[41]-[43], baseados em redes neurais [44]-[46], logica difusa [47], [48],
sistemas hibridos como o0s neuro-difusos [49], [50], aplicagdo de
desigualdades lineares matriciais (Linear Matriz Inequalities — LMI em

Inglés) com sistemas Fuzzy [5S1]-[53], entre outros.

Diferentes algoritmos de controle para MSIP foram implementados em FPGA.
Controladores PID no controle vetorial sdo descritos em [54], [55]. Um controlador
baseado em redes neurais artificiais € descrito em [56]. Kung e Tsai [57]
implementaram um controlador difuso. Os controladores antes descritos estdo focados
na otimizagdo do hardware utilizado, porque os algoritmos de inteligéncia artificial
requerem um alto nimero de operacdes matematicas de niumeros reais, o que demanda

muitos recursos do FPGA [58].

ok
ig =0 ? controlador —
— Vd >
*
14 a — SVPWM
abc | Vb
* * o
®» — controlador — e controlador —— Ve
_ T p— Vq T YVYVYY
®m iq 0 Inversor
®, +— <
m Transformada de 0 Sensores de
iy «—{ Parke calculode |« : corriente e de
: velocidade ) ‘ posigéo
iy +— <

I

Figura 2.7. Controle convencional em malha fechada de um MSIP.
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2.4. Estimador de Luenberger

Em determinadas aplicagdes, o uso de sensores de posi¢ao ou velocidade
dificulta a utilizagdo do MSIP em sistemas que requeiram maior robustez,
confiabilidade e custo reduzido. Por isso, técnicas de controle do MSIP sem uso de
sensores de posi¢ao (sensorless) foram propostas na literatura. O desenvolvimento

destas técnicas procura atingir pelo menos um dos seguintes objetivos:

e Um melhor desempenho dindmico e pequeno erro de estimacao em regime
permanente.
e Facilidade da implementagao, de modo a permitir o uso em sistemas de baixo

custo.

O estimador de velocidade proposto na presente Tese de Doutorado baseia-se no
observador de Luenberger convencionalmente usado no controle do MSIP. Por tal
motivo, este observador sera explicado nesta secdo. Outras técnicas de estimagdo de
velocidade sdo descritas no Anexo 3.

O observador de Luenberger permite estimar o vetor de estado a partir do

conhecimento dos parametros da planta e a saida do sistema. Para o sistema linear

mostrado em (2.27) [59]:

x(t) = Ax(t) + Bu(?)

(2.27)
y(0) =C@)x()
O observador de Luenberger possui a seguinte estrutura:
X, () = Ax,., () + Bu(t) + L(y(t) - 3., () (2.28)

sendo x,4(?) o vetor de estado estimado, L € o ganho do estimador, enquanto que y..(f) =

Cx.(?) € a saida estimada e y(f) = Cx(¢). Portanto:

%, (1) = Ax,,(t) + Bu(t) + L(Cx(t) - Cx,, (t))
(2.29)
= Ax,, (1) + Bu(t) + LC(x(t) - x,,, (1))
Subtraindo (2.29) de (2.27), tem-se:
X(t) - X, (1) = A(x(0) - x,,, (1)) - LC(x(1) - X, (1)) (2.30)
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Portanto:

(¢) = Az(t) — LCz(¢)

= (A—-LC)z(z) @31)

sendo z(7) o vetor de erro de estimagdo. Selecionando adequadamente a matriz de ganho
L, para garantir a estabilidade assintética de (2.31), o vetor z(¢) tende a zero. Portanto, o
vetor de estado estimado ¢ uma boa aproximac¢ao do vetor de estado real. A estrutura do
observador de Luenberger ¢ mostrada na Figura 2.8.

Em [59] propde-se um observador de Luenberger para estimar o angulo elétrico
e a velocidade mecanica do MSIP, baseado na estimagdo da forca eletromotriz. O
modelo do MSIP de polos ndo salientes no sistema de referéncia estacionario ¢ descrito

pelas equacgdes (2.32) e (2.33):

di,(t) _ r. 1 1

dt - Lla(t)+Lva(t) Lea(t) (232)
di (1) r 1 1

er :-zzﬁ(1)+zvﬁ(1)—zeﬁ(t) (2.33)

sendo eq(?) e ep(f) a forgas contra-eletromotrizes nos eixos a € f:
e, (t) =ngw(t)cos(n0) (2.34)
e, () = ngow(t)sen(n0) (2.35)

No observador proposto em [59], considera-se que a derivada das forgas contra-

eletromotrizes € zero:

~0 (2.36)

A modelagem em espaco de estados do sistema a ser observado ¢ obtida através

de (2.74), (2.75), (2.76), (2.77) e (2.78):

30 = Cx) o U e [P 0
A

h © ﬂ@j +L

Figura 2.8. Observador de Luenberger.
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o] [-r/L 0 -yL 0 |i,®] [I/L ©
dli;)| | 0 —r/L 0 -I/L i@ | 0 /L {va(t)}

dtle, ()| | 0 0 0 0 |e,®] |0 0 v
e;()| | 0 0 0 0 Je| |0 o0 237
i, (1)
(10 0 0] iy
YO=16 1 o o} e, (1)
eﬁ(t)

O sistema em (2.37) considera as correntes e forgcas contra-eletromotrizes como
as variaveis de estado. As saidas deste sistema sdo as correntes do estator nos eixos af,
as quais sdo conhecidas por meio dos sensores de corrente. Portanto, podem-se estimar

eq(?) e ex(t). A posic¢do angular ¢ calculada utilizando (2.38):

e,(t) sen(nf)
ey (1) - cos(nb)

= tan(n @) (2.38)

Por outro lado, no controle de velocidade do MSIP, a posi¢do angular muda.

Portanto, a aproximacao efetuada em (2.36) ¢ inadequada para altas velocidades.

2.5. Comentarios Finais

Neste capitulo foram descritos os diferentes modelos de MSIP, a filosofia do
controle vetorial e as técnicas de estimagdo de velocidade. Pode-se observar que o MSIP
e um sistema ndo linear cujo controle ¢ um tema de pesquisa atual. Adicionalmente,
procura-se um controle que permita a operacdo em diferentes pontos de operagdo. Por
tal razdo, o seguinte capitulo vai descrever os sistemas Takagi-Sugeno Fuzzy que sdo

muito utilizados na modelagem e controle de sistemas nao lineares.
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CAPITULO3. SISTEMAS TAKAGI-SUGENO FUZZY

3.1. Introducio

A transformada de Park simplificou a modelagem do MSIP, definindo varidveis
desacopladas e indutancias que nao dependem da posicao angular. Contudo, o modelo
dg do MSIP ¢ ainda um sistema nao linear. Portanto, sua dindmica depende do ponto de
operagdo. Por outro lado, em aplicagdes como a fabricacio de VEs e VEHs, ¢
necessario que o motor possua uma boa resposta dindmica para diferentes pontos de
operacao.

Nesta Tese de Doutorado, propde-se o uso da técnica de modelagem Takagi-
Sugeno Fuzzy (TSF) para projetar a rede neural que vai controlar o MSIP. Esta técnica
permite modelar um sistema nao linear como uma combinacdo de modelos lineares
locais [60]. Em muitas aplicagdes, o projeto de controladores baseados na técnica TSF ¢
efetuado através do uso de desigualdades lineares matriciais (Linear Matrix Inequalities
— LMI em Inglés). Adicionalmente, a técnica TSF sera integrada aos controladores de

modelagem interna (CMI) para obter um sistema de controle robusto e preciso.

3.2. Uso de Modelos Locais para Representar um Sistema Nao Linear

A Figura 3.1 ilustra o conceito da técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy
(TSF). Considera-se g(x) como a fun¢do ndo linear a modelar. Algumas técnicas de
controle estdo baseadas na linearizacao de g(x) em um ponto médio de operagao (xo).
Pode-se usar séries de Taylor para efetuar a aproximacgao:

6%56") ny (3.1)

X=X

g(x) = g(x,)+ (x—x,)

Porém, esta aproximag@o ndo ¢ tdo boa quando o ponto de operacdo ¢ muito
diferente de xy.

A técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy pode ser compreendida da
seguinte maneira. A Figura 3.1 mostra que as fung¢des lineares g;(x) e g>(x) delimitam os

valores de g(x) em uma faixa especifica de operagao:

g, <gx)<g (%), xelx, x] (3.2)
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g(x) = a(x)g1(X) + a(x)g2(x)
Figura 3.1. Conceito da técnica de modelagem TSF.

Adotando-se gi(x) e g2(x) como modelos lineares locais, e as fungdes «;(x) e

on(x) como fungdes de pertinéncia, € possivel representar g(x) da seguinte maneira:

gx) = (x)g,(¥)+,(x)g,(x), xel[x, x] (3.3)

As fungdes de pertinéncia devem obedecer as seguintes regras:

0<e,(x), Do (x)=1 i=1,.. (3.4)

Na pratica, existem diferentes metodologias para obter os modelos locais e as
funcdes de pertinéncia. Na presente Tese ¢ usada a técnica de modelagem exata

explicada em [61].

3.3. Modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy

A se¢do anterior ilustrou a ideia da técnica de modelagem TSF. Agora, sera
explicada a metodologia para obter o modelo TSF de um sistema nao linear. Considera-

se o seguinte sistema ndo linear:

%(t) = A(x)x(t) + B(x)u(?)

(3.5)
y(@©) =C(x)x(1)

sendo x(¢) € R" o vetor de estados, u(f) € R" o vetor de entrada, y(f) € R"™ o vetor de
saida, enquanto que A(x) € R, B(x) € R e C(x) € R?" sdo matrizes que podem

dependem dos estados do sistema.
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A técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF) representa a dindmica
desta planta por um conjunto de implica¢des Fuzzy que caracterizam relagdes locais no
espaco de estados. Usa-se um conjunto de regras Fuzzy, e cada implicagdo Fuzzy

descreve um modelo linear com a seguinte estrutura [62]:

%(t) = A x(t) + Bu(t)

3.6
y(0)=Cx(1) GO

sendo i =1, ..., r 0 i-éssimo modelo linear, 4; € R, B; € R ¢ C; € R sdo as
matrizes que definem o modelo local. Assim, cada regra Fuzzy pode ser estabelecida da

seguinte maneira:

Regra i:Sez (1)é ¥ e...eSez, (f)é ¥, entdo:
(6) = A,x(6) + B,u(f) 3.7)
() =C:x(1)

O modelo Fuzzy global do sistema ¢ obtido pela combinacdo Fuzzy destes

modelos lineares locais. Utilizando a técnica de centro de gravidade para defuzzificar,

tem-se:
x(1) =Y, A.x(t)+ ) o, Bu(r)
i=1 i=l1 (38)
y(@) = Zaicix(t)
i=1
sendo ¢; a fungdo de pertinéncia do i-ésimo modelo local (i: 1, ..., 7). As funcdes de
pertinéncia possuem as seguintes propriedades:
2 =1 (3.9)
i=1
0<e; (3.10)
Através destas propriedades, pode-se verificar que:
A(x) =D o, A,x(0) (3.11)
i=1
B(x) =Y a,B,u(r) (3.12)
i=l1
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C(x) =Y a,Cx(0) (3.13)

As fungdes de pertinéncia podem ser obtidas de diferentes modos. Nesta Tese de
Doutorado, sera utilizada a técnica de modelagem exata descrita em [61]. Em primeiro
lugar, devem-se identificar cada termo ndo constante nas matrizes A(x), B(x) ¢ C(x) do
modelo original. Se existir 4 termos ndo constantes f; (k =1, ..., &), entdo o modelo

Takagi-Sugeno Fuzzy da planta terd r = 2" modelos locais.
r=2" (3.14)
Para cada termo f;, definir seus valores maximos e minimos esperados:
S =max(f,) (3.15)
S, =min(f,) (3.16)

Na sequéncia, definem-se as variaveis oy € Op:

fk _sz
K= 3.17
¢ fkl_sz ( )
fkl _fk
= 3.18
’ fkl_sz ( )

Podem-se verificar as seguintes propriedades:

0<o0,, 050y, (3.19)

fk _sz + fkl _fk

O 10y =
fkl_sz fkl_ka
=fk1_fk2 3.20
S =Tz ( )
=1

fk_ka fkl_fk
fkl _sz fkl +fk1 _sz sz

Outfu TS =

_ fklfk _kafk

fkl _sz (3-21)
_ (fkl _sz)fk

fkl _sz
= fi
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h

O H(Gn +0,) =0y (3.22)
I=1
1#k

h

O H(Gu +0,)=0, (3.23)

1=1
1#k

Combinando (3.21) e (3.23), tem-se:

h h
Sy =0u H(O-n +05,) [fu+01 H(O-ll +0,) iy k=1,..h (3.24)
I=1 I=i

1%k I#k

Ao substituir cada termo f; pela equacdo (3.24), pode-se obter uma expressao
equivalente a equagao (3.8). No entanto, tal procedimento ¢ dificil de executar quando o
numero de modelos locais ¢ muito grande.

Na sequéncia, sera explicada uma técnica para obter as fun¢des de pertinéncia e
modelos locais, cujos resultados sdo equivalentes aos obtidos através da equacao (3.24).
A Figura 3.1 mostra que fungdes que delimitam superiormente e inferiormente uma
funcdo nao linear podem ser usadas como modelos locais. Esse conceito pode ser usado
para obter os modelos locais e as fungdes de transferéncia. Para uma melhor
compreensdo desta técnica, o seguinte exemplo serd desenvolvido. Considera-se o

seguinte modelo em espaco de estados:

X(t) = -1 x(t) + Zu(t) 1< f <1, —2<f <
2 =2 S R ST

)=l 0l

(3.25)

Pode-se observar que o sistema possui duas ndo linearidades produzidas pelos

termos f e f,. Definem-se os termos f1, fi2, f21 € f2» do seguinte modo:

S =max( f))=1
flz = mm(fl) =-1 (326)
Sy =max( f,)=2

Sy =min(f,) =-2

O segundo passo ¢ o célculo dos termos o1, 012, 021 € 03y segundo as equagdes

(3.17) e (3.18):
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(3.27)

Pode-se observar que oy + 012 = o» + o3 = 1, € que todos os termos sdo

maiores ou iguais a zero. Aplicando a propriedade descrita na equacao (3.24), tem-se:

fi=0,(0,y+0,,) [ +0,(0,, +0,5,) [,
=0,,0,/11+ 0,00, /11 + 01,0, /1, + 0,05, /1,

=a,fito, fi tafi,+a,f,

fo = 10,(0, +0,)+ [,,0,,(0,, +0,,)
=00,/ T 01,0,,./5, 01100, [0 + 01,0, [5,
=00,/ T 0110 2/02 + 01,0, /51 + 01,0, /5,

=a, [yt fntasfy ta,f,

sendo:

Q) =0,,0,,
a, =00,
Q3 = 0,0,

Q4 = 0,0,

(3.28)

(3.29)

(3.30)

As fungdes de pertinéncia descritas na equacao (3.30) cumprem as propriedades

descritas nas equacdes (3.9) e (3.10).
0<0,,A0=<0, a, =0,0, 20
0<o0,,A0=<0, o, =0,0, 20

0<o0,A0<0,, a, =0,,0,, 20

LUl

0<o,n0<0,, o, =0,,0,,20

o +a, +0;+Q, =00, 70,0, +0,0, +0,0,
=0,,(0,,+0y)+0,,(0,, +0,,)
=(0,,+0,)(0,, +0,)
=1
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Substituindo as equagdes (3.28) e (3.29) no modelo descrito na equacao (3.25),

obtém-se:

-1 fl _ -1 0!1f11+052f”+0(3f12+0£4f12
2 -2] |2 -2

|:_1 f‘11:| {_1 filj| |:_1 f12:| {_1 fi2j|
=q, +a, +a, +a,
2 =2 2 =2 2 =2 2 =2

(3.33)

2 B 2
f - afo+fntasfo+a,f,

el el el
=q, +a, +a, +a,
f21 f22 f21 f22

Por outro lado, como a matriz de saida C = [1 0] do modelo ¢ constante, e

(3.34)

aplicando a equacao (3.9), pode-se demonstrar a seguinte equagao:

hﬂ:i%bﬂ (3.35)

O modelo Takagi-Sugeno Fuzzy do sistema descrito em (3.25) ¢ obtido a partir
das equagdes (3.33), (3.34) e (3.35):

x(t) = ia[A[x(t) + ia[B,.u(t)
I:I = (3.36)
(1) = Zaicix([)

sendo

Alz{_l .fll:|’ Azz{_l filj|’ A3=|:_1 flz} A4={_1 ﬁ2:| (3.37)
2 -2 2 -2 2 -2 2 -2

AR AR HES HIEC
1_f21’ 2_f22, 3_f21’ 4_f22 ( )

C =C,=C,=C,=[1 0] (3.39)

As fungdes de pertinéncia do modelo sdo descritas na equagdo (3.30). Os

modelos locais podem ser definidos da seguinte maneira:
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Modelo local 1:

Modelo local 2:

-1 f, 2

A, :{ ) _1;} B, :{le} C = [1 O]’ Q=005 (3.40)
-1 f 2

A, :{ ) _1;} B, = Lpzja C,= [1 0]9 Q, =070y, (3.41)

Modelo local 3:

As{_l f} Bg{z} ¢, =[l 0 a =00, (3.42)

Modelo local 4:

-1 f 2
A, :|: 2 _1;} B, :Lpzja C, = [1 O]a Q, =0,0, (3.43)

As equagoes (3.40), (3.41), (3.42) e (3.43) mostram que existe uma relagdo entre

os indices das varidveis fi, (m =1, 2) que substituem os termos f; e os indices das

funcdes G4, que conformam a fungdo de pertinéncia de cada modelo local (tais indices

foram ressaltados nessas equagdes). A mesma relacdo ¢ obtida para modelos Takagi-

Sugeno Fuzzy com um maior numero de ndo linearidades [59].

Considerando este fato, os modelos locais e as fun¢des de transferéncia podem

ser obtidos através dos seguintes passos:

Passo 1:

Passo 2:

Passo 3:

Passo 4:

Passo 5:

Representar o sistema ndo linear no espaco de estados, tal como mostrado na
equagao (3.5).

Identificar cada termo ndo constante (f;) nas matrizes A(x), B(x) e C(x) do
modelo em espaco de estados. Definir # como o nlimero destes termos (k= 1,
)}

Usar o valor de % e a equagao (3.14) para calcular o numero de modelos
locais necessarios.

Definir as variaveis f € fi2, (k= 1, ..., h) segundo as equagdes (3.15) e (3.16).
Definir as variaveis oy € o (kK = 1, ..., h) segundo as equacdes (3.17) e

(3.18).
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Passo 6: Os modelos locais sdo todos os diferentes modelos em espago de estado que
podem ser obtidos ao substituir todos os termos f; pelos seus valores extremos
(fx1 € fin). A equagdo (3.14) indica o nimero de modelos locais.
Passo 7: Se o i-ésimo modelo local ¢ conformado pelos valores fi4, fip, ..., fiz- (@, b, ...,
z =1, 2), entdo a fungdo de pertinéncia deste modelo local ¢ o; = oy, X O %
oo X Oz
Os passos 6 ¢ 7 podem ser compreendidos observando as equagdes (3.40),

(3.41), (3.42) e (3.43).

3.3. Teorema de Estabilidade de Lyapunov

Com a finalidade de descrever a técnica de desigualdades lineares matriciais,
deve-se incialmente explicar o conceito de estabilidade no sentido de Lyapunov. Para a
regido no espaco Euclidiano (2 e para o vetor de estado x(¢) € (2, as seguintes fungdes

sao descritas [63]:

e Funcado positiva definida: Uma funcao escalar V(x) € positiva definida em 2
se V(x) > 0 para vetores de estado ndo nulos e V(0) = 0.

e Funcdo positiva semidefinida: Uma funcdo escalar JV(x) ¢ positiva
semidefinida se ¢ definida positiva, com excegdo para x = 0 ¢ outros vetores
nao nulos x, sendo que V(x,) = 0.

e Funcdo negativa definida: A funcdo V(x) ¢ negativa definida se —V(x) for
positiva definida.

e Funcdo negativa semidefinida: A fungdo V(x) ¢ negativa semidefinida se

—V(x) for positiva semidefinida.

As matrizes reais quadradas simétricas P (P = P') também podem ser
classificadas em positivas (ou negativas) definidas (ou semidefinidas), utilizando a

forma quadratica V(x) = x"Px [63]:

e A matriz simétrica P ¢ dita positiva definida (0 < P) se 0 < x'Px, para todo
vetor real x diferente do vetor nulo (x # 0).
e A matriz simétrica P ¢ dita positiva semidefinida (0 < P) se 0 < x"Px, para

todo vetor real x diferente do vetor nulo (x # 0).
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e A matriz simétrica P ¢ dita negativa definida (P < 0) se —P for positiva
definida.
e A matriz simétrica P ¢ dita negativa definida (P < 0) se —P for positiva

semidefinida.

De acordo com o segundo teorema de Lyapunov, um sistema X = f{x) ¢
assintoticamente estavel se existe uma fun¢do positiva definida V(x) cuja derivada no
tempo seja uma fun¢do negativa definida:

0<V(x), V(x)<0 (3.44)

Considere o seguinte modelo de espaco de estados com entrada nula:

%(t) = Ax(t) (3.45)

Seja sendo P uma matriz positiva definida (0 < P). A derivada da fungdo

quadratica V(x) = x(f)"Px(¢) pode ser calculada da seguinte maneira:

. dx" @) Px())
V(x)= dt (3.46)
=x" (O)Px(t) + x" (t)Px(t)

Substituindo (3.45) em (3.46), tem-se:

V(x)=x"(t)A" Px(t) + x" (t)PAx(t)

o (3.47)
= x" (t)(A" P + PA)x(t)

A equagdo (3.47) indica que a derivada de V(x) serd negativa definida se a
matriz A'P + PA é negativa definida.

Sendo (3.45) a representacdo de um sistema linear, a teoria de estabilidade de
Lyapunov pode também ser aplicada: O sistema linear em (3.45) ¢ assintoticamente

estavel se existe uma matriz simétrica positiva definida P, (0 < P) tal que:

A"P+PA<0, 0<P (3.48)

Agora, considera-se o seguinte sistema linear controlado através de

realimentacao de estados:

x(t) = Ax(t) + Bu(t) (3.49)
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u(t) =—Kx(t) (3.50)

Portanto:

x(t) = Ax(t) — BKx(t)

(3.51)
= (A— BK)x(¢)

Segundo o critério de estabilidade de Lyapunov, o sistema em (3.49) ¢

assintoticamente estavel se existe uma matriz positiva definida P, (0 < P) tal que:

(A-BK)'P+P(A-BK)<0, 0<P (3.52)

O objetivo € estimar a matriz de realimentagdo de estados K a partir da equacao
(3.52). Para atingir tal objetivo, serd explicada a técnica de desigualdades lineares

matriciais.

3.4. Projeto de Controladores Usando LMIs

Existem muitas técnicas para projetar controladores para sistemas lineares:
diagramas de Bode, lugar das raizes, compensadores em avango e atraso, entre outras.
Estas técnicas permitem definir controladores com caracteristicas definidas (tempo de
assentamento, erro em regime permanente, etc.). Porém, dificilmente podem ser
aplicadas quando a planta ¢ nao linear, ou quando os parametros da planta mudam. Por
outro lado, as técnicas baseadas em inteligéncia artificial permitem um &6timo
desempenho para sistemas nao lineares. Entretanto, ¢ dificil estabelecer as
caracteristicas da resposta transitoria e garantir a estabilidade do sistema em malha
fechada a perturbagdes e mudancas nos parametros da planta.

O método de desigualdades lineares matriciais (Linear Matrix Inequalities —
LMI em Inglés) ¢ uma técnica de controle que permite estabelecer condicdes de
estabilidade robusta aos controladores baseados em realimentagdo de estados, segundo a
teoria de estabilidade de Lyapunov explicada anteriormente [64]. Adicionalmente,
podem-se definir condigdes para a resposta transitoria dos controladores obtidos.

O projeto de controladores utilizando LMIs consiste em achar a resposta a um

conjunto de desigualdades definidas pela somatoria de produtos matriciais:

> k,AX,B <0 (3.53)
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sendo k; uma constante, 4; ¢ B; sdo matrizes conhecidas, enquanto que X; ¢ uma matriz
desconhecida. O controlador procurado ¢ uma funcao linear de X;. Em geral, as LMIs
podem conter muitas matrizes desconhecidas, mas elas devem ser definidas como a
soma de termos lineares A; X; B;.

Outra vantagem da técnica LMI ¢ que pode ser utilizada com técnicas de
modelagem e controle ndo linear, como a técnica Takagi-Sugeno Fuzzy descrita
previamente. As LMIs podem ser resolvidas através de softwares de andlise numérica
como 0 MATLAB ® [65].

Define-se a matriz simétrica positiva definida Q tal que Q@ = P

Adicionalmente, define-se a matriz G = KQ. Multiplicando ambos os lados de (3.52)

por Qe Q'l, tem-se:

0> 0[(4- BK)' P+ P(4- BK)]Q (3.54)
=Q0A" —QK"B" + AQ - BKQ

Observa-se que G' = (KQ)'= Q'K" = QK’. Portanto:

AQ0+04" - (BG+G'B")<0, 0<0, G=KOQ (3.55)

Pode-se observar que a inequidade em (3.46) possui uma estrutura semelhante a
descrita em (3.53). Portanto, € possivel usar ferramentas matematicas como o MATLAB
para achar as matrizes Q e G. Depois, a matriz de realimentacdo K pode ser achada da

seguinte maneira:

K=GQ" (3.56)

A LMI em (3.55) permite obter uma matriz de realimentagdo que garanta a
estabilidade assintotica da malha fechada. No entanto, ndo define a dindmica de controle
em malha fechada. As condi¢des de D-estabilidade podem ser utilizadas para determinar
o posicionamento dos polos do sistema através de restricdes tipo LMI. Considera-se a
regido D(v, p, ¢), mostrada na Figura 3.2 como o conjunto de numeros complexos x +

Jy com as seguintes caracteristicas [66]:
x<-v<0

D(v,p,p)=Ax>+y* <p (3.57)

tan((p)x < —| y|
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D(v,p,9)

» Re

v
Figura 3.2. Regido de D-estabilidade D(v, p, ¢).

O sistema em (3.45) ¢ dita ser D-estavel se os polos do sistema estao no interior
da regido D(v, p, ¢) [66]. Nesse caso, o sistema terda uma taxa de decaimento v minima,
coeficiente de amortecimento ¢ = cos(¢) minima e uma frequéncia amortecida @, =
psin(@) maxima. As seguintes LMIs podem ser utilizadas para localizar os polos do

sistema X(#) = A,x(f) na regido de D-estabilidade D(v, p, ) [64]:

A,0+04," +2vQ <0 (3.58)
_ A.
{ijQT _;)g} <0 (3.59)

l:sen((p)(AfQ +04,7) cos(p)4,0-04, )} <0 (3.60)

cos(@)(QA,” —A4,0) sen(p)(4,0+0A4,")

Considere Ay a matriz de estado em malha fechada: Ay = A — BK. Portanto:

A,0=(A-BK)Q
- AQ - BKQ (3.61)
= AQ - BG

Substituindo a equagao (3.61) em (3.58), (3.59) e (3.60), tem-se:
AQ+0A" -BG-G'B" +210 <0 (3.62)

{ 2 AQ_BG}O (3.63)

04" -G'B"  —pQ
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sen(p)(AQ+QA" ~BG-G'B') cos(p)(A4Q-Q4" -BG+G'B")|
cos(p)(QA" — A0+ BG—G'B') sen(p)(A0+QA" ~BG—-G'B')

(3.64)

As expressoes (3.62), (3.63) e (3.64) podem ser utilizadas em conjunto com
(3.46) para obter controladores robustos com estabilidade assintotica garantida e
fazendo que os polos em malha fechada fiquem na regiao D(v, p, ¢).

A possibilidade de utilizar diferentes restricdes em paralelo faz a técnica LMI

uma poderosa ferramenta no projeto de controladores em malha fechada.

3.5. Projeto de Controladores TSF usando LMIs

A compensacao paralela distribuida (CPD) é uma das técnicas mais utilizadas
para o projeto de controladores baseados no sistema TSF. O controlador global esta
definido por um conjunto de sentencias SE-ENTAO. Cada implicagio descreve um

controlador local baseado na realimentagao de estados [66]:

Regra j:Sez(1)é ¥/ e...eSez,(r)é ¥, entdo:

u, (1) = K, x(t) (69

sendo K; a matriz local de realimentagdo. Utilizando a técnica de centro de gravidade

para defuzzificar, tem-se:

u(t) = —Zr: o, K, x(1) (3.66)

sendo ¢; (j =1 ,..., r) as mesmas fungdes de pertinéncias utilizadas no modelo TSF.

Substituindo (3.66) em (3.8), tem-se:

x(t) = [Zr: aiAix(t)] - ialB{i ajKjx(t)J

_ [Z aiAl.x(t)] -3 a,a,BK x(1) (3.67)

i=l j=1

= i(aiAix(t) - iaiajBinx(t)J

i=1 j=I

Pela propriedade (3.9):

45



Ax(t) = Za a,A.x(1))
(3.68)
= Za a,A,x(1)

Combinando as equagdes (3.67) e (3.68), obtém-se:

x(t) = Zr:(zr: a,a;A,x(t) - Zr:a[ajBl.Kjx(t)j

-3 (@@, 4,x() - a,a, BK x(1))
— (3.69)

=YY aa,(4 - BK )x(0)

i=l j=1

= iiaiaijx(t)

i=l j=1
sendo
H,=A4 -BK, (3.70)
A equacdo (3.69) pode ser representada da seguinte maneira:

x(t) = ZazH”x(t)+2Zalaj[H ;H Jx(t) (3.71)

i,j=1
i<j

O sistema em (3.71) ¢ assintoticamente estdvel se existe uma matriz positiva

definida Q (0 < Q) tais que [66]:

HﬁQ"’QHnT' <0, i=j (372)

H,+H, H,+H,\ .
— e | <0, i< (3.73)

Os polos do sistema em (3.71) estardo na regidao de D-estabilidade D(v, p, @)
através das seguintes LMIs [66]:

H. .0+ QHI.I.T +2v0 <0, i=j (3.74)
-pQ H,Q .
{QHﬁr _pQ}<0, =] (3.75)
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{sen((p)(HﬁQvLQHﬁT) COS((D)(H,I-Q—QHﬁT)j|<0 i:j (376)
cos(p)(@H," —H,0) sen(p)(H,Q+0H,")
H,+H, H,+H,\
ij 5 J Q+Q y 5 J +2VQ<0, i=j (377)
I 20 H,+H,
2 0, i=j 3.78
<0, i= .
0 H,;,—"'Hj,- T 0 1=y ( )
- 2 -
. [(m,+nH, H,+H,\ | (H,+H, H,+H,Y |
sen(g) | ——— |2+Q| ——— cos(p) | =@~ —
[ (H,+H (H,+H,) | (H, +H, H +H,Y |
cos(p) Q| ———| -|——=—|2| sen(p)|| ———|0+0Q ———"
2 2 2 2
<0, i=]
(3.79)
Pela definigdo de Hj:
Hng:(Ai_Bin)
=A40-BK,Q (3.80)
=40-BG,, G =KQ
Substituindo a equacgio (3.80) em (3.74), (3.75), (3.76), (3.77), (3.78) e (3.79)
tem-se:
AQ+04" —(BG. +G B )+2v0 <0, i= (3.81)
A0+04" —(BG,+G'B')<0, i=j (3.82)
- AQ-BG.
. 'OQT . Q-BG, <0, i=] (3.83)
QAi _Gi Bi _pQ
sen(p)\ 4,0 +0A4 —(B,G,+GB")) cos(p)\4.Q+G,B" —(BG, +04"))
cos(p)lQ4,” + B.G, ~(4.0+G,B)) sen(p){4,0+04" —(BG, +G'B"))|
i=J
(3.84)
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3.6.

AQ+A40+QA +0A —(B.G,+B.G,+G'B +G'B])
i J i J i Ji i) j i
2

<0, i<j (3.85)

AQ+A.0+QA +0A —(B.G,+B.G, +G'B +G'B])
1 J 1 J Lt J L i J J !

+2v0 <0, i<j

2
(3.86)
0 A40+A4,0-(BG,+B,G,)
04/ +04; —(G/B] +GB/) —j?Q <0, i<j
2
(3.87)
sen(p) HE ALY QA +0A4] - (B,G, + B,G,+G/B] +G B])
cos(p) Q4] +04; +BG, + B,G, EAiQ +A4,0+G'B! +G'B)
c0s(0) A0+A4,0+G/B] +G'B —(QA] +0A4] +BG, +B,G,)
sen(p) 2T ALH QA +04; - (li,Gj +B,G +G'B +G'B) |~ 0,
i<j
(3.88)

Controlador CMI-TSF

Considerar um sistema SISO (uma entrada e uma saida). O controlador de

modelagem interna (CMI) ¢ um regulador linear baseado no principio de modelagem

interna: Para a planta G,(s), com uma saida Y(s), um controlador G.(s) e uma referéncia

R(s), se Gc(s)Gy(s) contém R(s), entdo o erro em regime estavel entre Y(s) e R(s) serd

zero [65].

Existem muitas topologias para um CMI. A topologia utilizada nesta Tese de

Doutorado ¢ amostrada na Figura 3.3. O CMI esta composto por uma realimentacio de

estados e um controlador integral. Sendo que o integrador tem uma funcao de

transferéncia 1/s; o CMI proposto podera fazer o rastreamento de referéncias tipo

degrau [67].
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+ 1 + X(t)=Ax(t)+ Bu(t) ~
PN RO ) =0
x(?)

Figura 3.3. Controlador de modelagem interna (CMI).

O CMI adiciona uma nova variavel de estado &(¢) definida como a integral do

erro entre o sinal de referéncia 7(¢) e a saida do sistema y(¢):

e@)=r)—y@)=r)-Cx(t)
B -~ x(1)
=r(t)+[-C O]L(tj (3.89)
=[-C Olx,(®)+r()

A lei de controle u(?) ¢ amostrada em (3.82):

u(t) = —Kx(t) + Ge(?)

e _~1%O
--[K GL(Z)} (3.90)
=—K x,(7)
sendo:
| x()
xe(t)—L(tJ (3.91)
K =[K -G] (3.92)

A presente Tese de Doutorado propde a integragao da técnica TSF com o CMI.
Considera-se que a matriz de saida do modelo TSF ¢ constante (C; = C). A partir das
definicdes de &) e x.(f), e aplicando algebra matricial, podem-se demonstrar as

seguintes equagdes:

- x(7)
Ax(t)=[A, OL(t)}

= [Ai O]xe (0)

(3.93)
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B x(?)
Cx(r)=[C OL(O}

=[Cc olx, ), C,=C
Substituindo (3.84) e (3.85), obtém-se:
50 =ald 0,0+ aBul)
i=1 i=1

yo=Yalc oo
=[c 0.

Por outro lado:

ét)=[-C, O], (6)+0u(t)+r()

(3.94)

(3.95)

(3.96)

Observa-se que o valor de &(f) e sua derivada nao dependem do modelo.

Portanto, pela propriedade das fungdes de pertinéncia enunciada na equagao (3.5), pode-

se demonstrar a seguinte equagao:

@) =r(t)+ zr:ai [-C O]x,()+ iai Ou(?)

i=1

Combinando (3.96) com (3.97), tem-se:

x| _|0 -, T4, 0 .. B
L"(t)} B L}UH ;“{_C O}xé )+ ;a{ 0 }u(t)
y(t)=[C Olx,(t)

A equacdo (3.98) pode ser rescrita da seguinte maneira:

&m=ﬁ}m+i%@n@+i%&mo

(1) =C.x, (1)

A 0 B.
Aei = |: l :|’ Bei = |: l:|’ Ce = [C 0]
-C 0 0
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Baseado em (3.66) e (3.92), pode-se projetar um controlador que combine as
caracteristicas da modelagem TSF com a lei de controle de um CMI. A nova lei de

controle para o sistema em (3.99) ¢ definida em (3.101):

u(t) =—iajKejxe(t) (3.101)

sendo K,; a j-essima matriz de realimentacdo do CMI local. Considera-se que a lei de
controle garanta uma estabilidade assintotica do sistema em malha fechada. Se o
sistema estabiliza-se, entdo a derivada de &(¢) tende a zero. Portanto, pela definicao de
&t) em (3.89), pode-se afirmar que o erro de rastreamento em regime permanente tende

a Z€ro.

eEO=r@)—yt)—>0 = y@)—>r@) (3.102)

Adicionalmente, se o sistema em malha fechada é assintoticamente estavel,
entdo o sinal 7(¢) pode ser considerado como uma perturbagdo a serem rejeitada pelo
controlador. Portanto, a presenga de () em (3.99) pode ser desconsiderada no projeto

do controlador. Assim:

5,0~ Y adx,0)+Y o Bu()
W)= C.x, (1)

Observa-se a semelhanca de (3.103) e (3.101) com (3.8) e (3.66),

(3.103)

respectivamente. Portanto, pode-se utilizar a técnica baseada em LMIs descrita na se¢ao

3.5 para projetar os ganhos de realimentacdo K.

3.7. Comentarios Finais

Neste capitulo foram descritas as técnicas de modelagem e controle Takagi-
Sugeno Fuzzy (TFS), controle de modelagem interna (CMI) e desigualdades lineares
matriciais (LMI), com o objetivo de projetar um controlador para um sistema nao linear.
Esta estratégia de controle, chamada de controle CMI-TSF, serd utilizada para projetar a

rede neural que vai controlar o MSIP nesta Tese de Doutorado.
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CAPITULO 4. MULTIPLEXACAO NO DOMINIO DA
FREQUENCIA NO CONTROLE DO MSIP

4.1. Introducio

Foi mencionado anteriormente que cada componente de um sistema de
acionamento de motores deve ser robusto e econdomico, principalmente no caso de VEs
e VHEs. E um fato que a simplificagdo de hardware contribui significativamente a
redu¢do de custos, aumento de robustez ¢ redu¢ao do consumo de energia de um
circuito.

No controle de méaquinas trifasicas, € necessario o uso de conversores analdgico-
digitais (conversores A/D). No controle vetorial, devem-se monitorar duas correntes
estatoricas de cada motor. Adicionalmente, outros dois conversores A/D sdo necessarios
para obter as saidas do sensor resolver.

A continuagdo sera explicada como a técnica de multiplexacdo por dominio da
frequéncia (MDF) pode ser utilizada para reduzir o numero de conversores A/D no
controle vetorial do MSIP quando o sensor resolver ¢ utilizado. As vantagens da

redugdo do niumero de conversores A/D foram explicadas no Capitulo 1.

4.2. Multiplexacio no Dominio da Frequéncia

A multiplexacdo ¢ uma operagdo que consiste em agrupar sinais de varios canais
de informa¢dao ndo relacionados, de modo a transmiti-los simultanecamente em um
mesmo meio fisico (cabo, enlace de radio, satélite, fibra dtica, etc.) sem que haja
mistura ou interferéncia dos canais [68]. A demultiplexacdo consiste no processo de
recuperagao dos sinais originais a partir dos sinais multiplexados.

A multiplexa¢do no dominio da frequéncia, chamada também multiplexacdo por
divisdo de frequéncia, consiste no envio simultaneo de sinais com espectros localizados
em diferentes regides de frequéncia. Considera-se que a largura de banda do canal de
transmissao ¢ dividida em canais (intervalos de frequéncia mutuamente exclusivos). Se
0s sinais possuem espectros de magnitude banda superpostos, entdo técnicas de
modulacdo sdo aplicadas para deslocar o espectro dos sinais de forma a ocuparem
diferentes canais. Os sinais depois sdo combinados através de um circuito somador. O

resultado desta soma ¢ um sinal multiplexado que ¢ enviado ao receptor.
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O receptor recebe todos os sinais: cada sinal em uma canal especifico. Sendo
que cada sinal encontra-se em uma regido diferente do espectro, e possivel usar filtros
para separar o sinal de interesse do resto dos sinais. Para isso, deve-se usar um filtro
cuja banda de passo seja igual a largura de banda do canal com o sinal a recuperar.
Aplicando este processo para cada canal, podem-se recuperar todos os sinais. Caso um
sinal foi modulado antes da multiplexa¢do, ¢ necessario aplicar a técnica de
demodulacgao respectiva.

A Figura 4.1 mostra a técnica de multiplexacdo no dominio da frequéncia para
dois sinais. E assumido que tais sinais possuem espectros localizados em regides de

frequéncia diferentes.

4.3. MDF no Controle do MSIP com Resolver

Sendo que o modulo da transformada de Fourier de um sinal real ¢ uma fungao
par ( |[X(w)| = | X(-w)| ), o espectro de magnitude de cada sinal analisado nesta Tese de
Doutorado sera descrito somente considerando as frequéncias positivas.

As correntes estatoricas do MSIP e as saidas do resolver podem ser analisadas
utilizando a propriedade de deslocamento em frequéncia da transformada de Fourier:

Seja x(¢) um sinal real cuja transformada ¢ Fourier ¢ X(w) = J{x(¢)}. Portanto [68]:

J{x()e’™} = X (0 - w,) 4.1
Sinal A Multiplexador Sinal B
m ., om,
A
a "
g Sinal
o B y  multiplexado
Receptor

Filtragem T’, B P /
! !

Sinais . .
recuperados f E f

Figura 4.1. Multiplexag@o no dominio da frequéncia.
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As transformadas de Fourier de x(f)cos(an?) e x(¢)sen(apt) podem ser calculadas

a partir de (4.1):

x(t)sen(ayt) = jO.5(X (0 + @) — X (0 —@,)) (4.2)
x(£) cos(ayt) = 0.5(X (0 + @) + X (0 —a,)) (4.3)

As equacdes (4.2) e (4.3) indicam que a transformada de Fourier de x(f)cos(ant)
e x(¢)sen(ayt) estdo compostas por copias dos espectros de x(7) localizados em ay. A
constante imaginaria (j) somente afeta o espectro de fase, mas ndo a largura de banda do

sinal. A Figura 4.2 ilustra a propriedade de deslocamento em frequéncia.

4.3.1. Analise das Saidas do Resolver

O resolver ¢ um sensor de posi¢cdo rotativo analdgico que estd baseado no
principio da maquina biféasica. Este sensor recebe um sinal de excitacdo senoidal v.(?), o
qual possui uma frequéncia entre 1 a 10 kHz. Tensdes alternadas v(¢) e v.(f) sao

induzidas nos enrolamentos do estator do sensor (Ver Anexo 1):

v,(t)=a,cos(w,t) (4.4)
v.(t) =k,a,sen(O)cos(w,t) (4.5)
v.(¢) = k,a,cos(0)cos(w,t) (4.6)

Definem-se as variaveis ay = @., xs(¢) = kea.sen(6) e x.(t) = k.a.cos(6). Pelas
equacdes (4.5) e (4.6), tem-se: xy(f)cos(ant) = vi(f) e x.(f)cos(ant) = v.(t). Podem-se

empregar as equagoes (4.2) e (4.3) para calcular os espectros das saidas do resolver:

3, (1)} = jO.5(X (0 + )+ X, (0 ®,)) (4.7)

X(w) [X(w)|

o MDA
0 — M 0 al)
x(t) x(t)cos(2myt)

Figura 4.2. Deslocamento em frequéncia.
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3. (0} = 05X, (0+ @)+ X (0 ) (4.8)

sendo Xi(w) e X.(w) as transformadas de Fourier de x,(¢) = k.a.sen(6d) e x.(t) =
kea.cos(6), respectivamente.

Em geral, as transformadas de Fourier de x.(¢) e x,(f) sdo dificeis de calcular
porque a posi¢ao angular do motor pode mudar arbitrariamente. Porém, pode-se estimar
um limite maximo para a largura de banda esperada dos sinais de saida do resolver.
Considera-se @, como a maxima velocidade angular do motor. Adicionalmente, se a
taxa de amostragem dos sinais do resolver ¢ muito maior que a frequéncia de excitagao,
entdo a velocidade pode ser considerada como constante por um pequeno intervalo de

tempo. Nesse caso:
x,(t)=k,a, cos(w,t) 4.7)

As transformadas de Fourier de x,(¢), x.(f) podem ser calculadas da seguinte

maneira:

X () =0.5j7,a,(5(0+0,)-50-0,)) (4.8)
X, (0)=0.57k,a,(5(0+0,)+5(0—,)) (4.9)

Aplicando as propriedades descritas em (4.8) e (4.9), tem-se:

3y, (1)} = —0.257k,a,(5(0 + 0, + ®,) — (@ — o, + ®,)

(4.10)
+o(w+ow, —w,)—5(w—-w, —a)e))

Iy, (1)} = 0.257k a,(5(0+ 0, + ©,) + (0 -0, +®,)

4.11)
+o(w+w, —w,)+0(w—-o, —a)e))

sendo &) a funcao impulsiva. As equagdes (4.10) e (4.11) mostram que os espectros
das saidas do resolver estdo constituidos por fungdes impulsivas. A Figura 4.3 mostra o
espectro de poténcia normalizado para v.(¢), considerando @, = 125007z rad/s (6,25
kHz), € = .t e w, (t)= 4007 rad/s (12000 RPM). Pode-se observar que a largura de
banda da saida do sensor resolver é estreita em relacdo a frequéncia de excitagdo do

resolver. Uma andlise semelhante pode ser aplicada a vy(?).
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4.3.2. Analise das Correntes Estatoricas do MSIP

Por outro lado, geralmente, um inversor ¢ utilizado para controlar motores
elétricos como o MSIP. Técnicas de modulacio como a modulagdo por vetores
espaciais (SVPWM) controlam os transistores de poténcia do inversor considerando uma
frequéncia de chaveamento fixa. Tais técnicas concentram a poténcia das tensdes e
correntes de fase na frequéncia fundamental e perto de multiplos da frequéncia de
chaveamento [69]. A Figura 4.4 mostra o espectro de poténcia normalizado da corrente
estatorica do MSIP (1 kW, 60 Hz), controlado por um inversor trifdsico que opera com
uma frequéncia de chaveamento de 10 kHz. Pode-se observar que a poténcia na regiao

entre a fundamental e a frequéncia de chaveamento ¢ desprezivel.

4.3.3. Aplicacio de MDF no Controle Vetorial de MSIP

A técnica MDF indica que dois sinais com larguras de banda ndo sobrepostas
podem-se combinar e ser enviadas pelo mesmo canal de transmissdo, e depois ser
recuperadas no receptor utilizando filtros [68]. As Figuras 4.3 e 4.4 indicam que os
sinais do sensor tipo resolver e das correntes no estator possuem larguras de banda
localizadas em diferentes regides de frequéncia. O valor do espectro de poténcia da
corrente em 6,25 kHz (onde estd localizada a largura de banda de wv.(7)) ¢

aproximadamente —90 dB.

0
-50
)
=2
@
o
=
c
>
o
=
-100 /
\\
-150 4 2 3 4
10 10 10 10

Frequéncia (Hz)

Figura 4.3. Espectro de poténcia normalizado para v(¢).
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Figura 4.4. Espectro de poténcia normalizado da corrente estatdrica.

Portanto, segundo a técnica MDF, uma saida do resolver € um sinal do sensor de
corrente podem ser multiplexados através de um somador. O resultado desta soma ¢ um
sinal multiplexado que vai ser enviado ao conversor A/D. Sendo que existem dois sinais
de corrente e o resolver possui duas saidas, entdo, dois sinais multiplexados s;(¢) e s52(?)
serdo necessarios para enviar os quatro sinais ao processador digital (o FPGA neste

caso):

s;(t) =i ,(t)+v,(?) (4.12)

$, () =1, (1) + v, (2) (4.13)

sendo v(?), ves(t), ias(t) € ips(f) as saidas do sensor resolver e dos sensores de corrente
depois dos circuitos de condicionamento.

Os sinais 51(f) e s2(f) sdo enviados aos conversores A/D.  Em  alguns casos,
para ajustar os niveis dos sinais analogicos a serem enviados aos conversores A/D, é
necessario adicionar uma tensao constante u offset (por exemplo, quando a entrada do
conversor ¢ de 0-5V). Nesse caso, sO € necessario subtrair o valor de offset da leitura
digital antes de aplicar as técnicas para recuperar as informagdes sobre posi¢do angular
e corrente. Os somadores analdgicos necessarios para multiplexar os sinais podem ser

elaborados utilizando resistores e amplificadores operacionais.
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A Figura 4.5 ilustra a aplicagio da MDF no controle do MSIP. Como
consequéncia da amostragem e da demultiplexacdo, sdo obtidas amostras das correntes
estatoricas e das saidas do resolver: vy(k), ves(k), ias(k) € ip(k). O indice k indica a k-
ésima amostra dos sinais.

A Figura 4.6 mostra o espectro do sinal multiplexado considerando uma
frequéncia de excitagdo de resolver de 6,25 kHz, uma corrente com uma fundamental de
60 Hz e uma frequéncia de chaveamento de 10 kHz. Pode-se observar que, se bem ¢
certo que existe interferéncia entre os sinais de corrente e posi¢do no dominio no tempo,

ndo existe interferéncia significativa no dominio da frequéncia.

4.4. Retardos de Fase e de Grupo

Técnicas de filtragem sdo utilizadas para recuperar os sinais originais a partir
dos sinais multiplexados. Para compreender melhor o efeito da filtragem no processo de
demultiplexacdo, ¢ conveniente estudar o conceito de retardo de fase e de grupo.

Sempre que um sinal seja filtrado ou transmitido através de um sistema
dispersivo (isto ¢, seletivo em frequéncia), certo retardo ¢ introduzido no sinal de saida
em relagdo ao sinal de entrada. O retardo ¢ determinado pela resposta em fase do

sistema.

Sensor de Sensor de
Sensor resolver
corrente corrente
O
Vss(t) Vcs(t) 1bs(t)
s1(t) $a(t)
- T N ..
| ADC ADC Circuito
|_ externo
————— Y — 4+ — —
| ¥ Y Processador

T T
155(k) Ves(k) Ves(k) 1h5(k)

Demultiplexagdo Demultiplexagéo | digital

Figura 4.5. Multiplexagdo em frequéncia aplicado ao controle vetorial.
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Figura 4.6. Espectro de poténcia normalizado do sinal multiplexado.

Considera-se = y (w) como a resposta em fase do filtro:

y(w) =arg{ H(jw)} (4.14)

em que H(jw) ¢ a resposta em frequéncia do filtro. Considerar que o sinal de entrada do
filtro seja uma onda senoidal na frequéncia @.. O sinal na saida do filtro esta atrasado
em relacdo ao sinal de entrada em y( @.) radianos. O retardo de tempo correspondente a
este atraso de fase ¢ igual a —yA @.)/ @., em que o sinal de menos representa o atraso de
fase. Este retardo de tempo € chamado retardo de fase (7,):

_y(@)

= (4.15)
w

c

p

E importante perceber, entretanto, que o retardo de fase niio é necessariamente o
retardo verdadeiro do sinal filtrado. Isto decorre no fato de que um sinal senoidal tem
duracdo infinita, sendo cada ciclo exatamente igual ao ciclo precedente. O retardo
verdadeiro para sinais moduladas em amplitude (como as saidas do resolver) pode ser
calculado utilizando outra metodologia.

Define-se x(#) como uma mensagem de natureza senoidal com frequéncia ay:

x(t) = cos(w,t) (4.16)
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Em muitos sistemas de telecomunicagdes, a mensagem ¢ transmitida utilizando a
técnica de modulacdo em amplitude: a mensagem ¢ multiplicada por um sinal senoidal

de alta frequéncia p(¢) chamado de sinal portador.

p(t) =a,cos(w,t) 4.17)

Sendow. a frequéncia da portadora (@. >> ay). A modulagao produz um sinal

modulado s(7):

s(2) = x() p(®)

(4.18)
= a,cos(w,t)cos(w,t)

Aplicando propriedades trigonométricas, pode-se decompor o sinal s(¢) da

seguinte maneira:
s(t) = 0,5a,cos(m,t) + 0,5a,cos(w,t) (4.19)
=0, +t0, 0 =0,—0, (4.20)

Considera-se que o sinal s(f) sera filtrado pelo filtro H(jw). Este filtro possui
uma resposta de fase y(w) e uma resposta de magnitude |H(jw)| =1 para o < @ < @,.

Consequentemente, o sinal na saida do filtro serd y(?):

¥, (@) =0,5a,cos(at +y(@,)) +0,5a,cos(w,t +y(m,)) (4.21)

Fazendo uma analogia entre as equagdes (4.17) e (4.19), pode-se expressar o

sinal y(f) da seguinte maneira:

() = aocos(a)ct n y(o)+ V/(a)z)jcos(wot " y(@) _‘//(a)z)j
- 2 2 (4.22)
=X, (t)pf (t)
X, (1) = cos(a)ot + viw) ; v, )j (4.23)
p,)= aocos(a)ct + V() ; l//(a)z)j (4.24)

sendo p(?) e xAf) os equivalentes a0 componente portadora € a mensagem em y(?),
respectivamente. Comparando os sinais s(f) com y(¢) nas equagdes (4.16) e (4.22),

respectivamente, podem-se fazer as seguintes afirmacdes:
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e O componente portadora pff) em y[f) estd atrasado em relagdo a sua
contraparte p(¢) em s(¢) de 0,5(y( @) + WY(@)), o qual representa um retardo
de tempo igual a

@) ty(@) y(@)+y(o,)
20, W, +w,

(4.25)

e O componente mensagem x/f) em y[t) estd atrasado em relagdo a sua
contraparte x(¢) em s(¢) de 0,5(y( @) - Y(a»)), o qual representa um retardo de

tempo igual a

_y(@)-y(@)  y(o)-y(@)
2w, W, — W,

(4.26)

Considera-se a frequéncia da portadora @, seja muito grande em comparagdo
com a frequéncia da mensagem. Entdo, pode-se usar a expansdo em série de Taylor para

aproximar a resposta em fase y(®) nas vizinhangas de @ = @:

dy (o)
dw

J (4.27)

Usando a equacao (4.27) para avaliar (4.25) e (4.26), tem-se:

V/(a))zl//(wc)Jr(w—wc)(

_ y(o)+y(®,)

3 2w,
(o) +(o —wc)[dl/;(w) ]+l//(wc)+(a)2 —wc)(d‘//(a)) J
@ lo=a, do |y=g,
o 20,
(4.28)
2w(wc>+<wo)["'”(a’) ]+(—a)o)(d";(“’) ]
W=, [0 w=w,
) 2w,
__y(@,)
0

c
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_ y(o)-y(w,)

¢ 2w,
w(wc>+<wl—w¢.)[d‘fl(“’) j—mwc)—(wz_wc)[dww) ]
@ No=w, do | y—p,
T 2w,
(4.29)
dy (o) e dy (o)
(a)O){ do “’:a’cJ (wO)[ de a):a)cJ
o 2,
__dy(w)
do | p-q,

Pode-se observar que o valor de 7, (retardo de fase) na equacdo (4.28) ¢ idéntico
a equagao (4.15). Por outro lado, a equagdo (4.29) indica que o atraso que o filtro

introduz na mensagem x(¢) ¢ dado por

r = dv(®) (4.30)
¢ do 0=,

Define-se 7, como retardo de grupo, o qual é o verdadeiro retardo de sinal
quando um sinal modulado em amplitude ¢ filtrado. Para efetuar a demultiplexacdo dos

sinais através de filtragem, os retardos de fase e grupo devem ser os menores possiveis.

4.5. Estimacido da Velocidade Angular e da Matriz da Transformada de Park

Como ¢ indicado na Figura 4.1, os sinais multiplexados em frequéncia podem
ser recuperados através do uso de filtros passa-faixa adequados. Nao obstante, o
processo de filtragem introduz um retardo ao sinal filtrado (retardo de fase ou de grupo).
O retardo pode gerar um erro significativo na estimag¢do da velocidade angular e das
correntes do motor.

A Figura 4.7 mostra o algoritmo descrito em [70] para estimar os sinais sem 0
atraso de filtragem. O algoritmo usa um controlador PI para reduzir o erro entre uma
versao atrasada do sinal estimado (um retardo equivalente ao retardo introduzido pela
filtragem) e o sinal filtrado. O principal inconveniente com esta abordagem € que seria
necessario utilizar quatro destes algoritmos para estimar os sinais dos sensores de

corrente e do sensor resolver. Isto incrementa a complexidade do algoritmo de controle.
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Figura 4.7. Algoritmo para reduzir o atraso de fase de sinais filtrados.

Considera-se que os sinais de corrente e do sensor resolver foram corretamente
demultiplexados e sem retardo. Os algoritmos para obter a posi¢cdo angular geralmente

possuem uma das trés topologias mostradas na Figura 4.8:

e Topologia 1: as saidas do sensor resolver sdao multiplicadas pelo seno e
cosseno do angulo estimado, e também pelo sinal de excitagdo. Isso gera um
sinal de erro e(f), o qual é proporcional ao erro de estimagdo da posicao
angular. O controlador reduz o valor de e(¢). Nao € necessaria sincronizacao
entre os sinais de sensor resolver e a aquisi¢do dos conversores A/D.

e Topologia 2: ¢ usado o sistema em malha fechada da topologia 1, exceto que
um demodulador sincrono ¢ utilizado para obter o seno e cosseno da posi¢ao
angular. A demodulacdo sincrona consiste em obter os sinais de sensor
resolver nos instantes quando a onda de excitacdo possui um valor maximo
ou minimo, ¢ dizer, quando cos(@.f) = £1. Naqueles instantes, as saidas do
resolver sdo proporcionais ao seno e cosseno do angulo elétrico, como

mostrado na Figura 4.9 e nas equagdes (4.31) e (4.32).

v, (k) = a,;sen(0) (4.31)
v.(k) = a, cos(0) (4.32)

e Topologia 3: Uma funcdo trigonométrica inversa ¢ usado para obter o a
posi¢do angular a partir das saidas do demodulador. Observa-se que as
topologias 1 e 2 sdo sistemas de malha fechada, enquanto que a topologia 3 ¢

de malha aberta.

Em qualquer caso, os algoritmos anteriormente descritos precisam calcular uma

ou mais fungdes trigonométricas.
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COSSENo [«

Controlador digital (PID, R
ve(t) realimentagdo de estado, etc.) | Integrador > 0.
Ve(t) seno |«
Topologia 1
_’E‘ cosseno
sen(0)
v(t) —» )
Demodulador v e(t) C .
Ve(t)—> ontrolador digital (PID, -
® $Incrono <‘> realimentagdo de estado, etc.) [ | Integrador > 0.
Vc(t) —> _
cos(0)
Topologia 2
vy(t) —] sen(0 )
Ve(t)—> Desr?rﬁggklg ot Fungdo tangente inversa  |—> 0,
ve(t) —> cos(0)

Topologia 3

Figura 4.8. Algoritmos para obter a posi¢do angular a partir das saidas do resolver.

Por outro lado, para efetuar a transformada de Park, ¢ necessario conhecer o
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seno e cosseno do angulo elétrico, o qual ¢ equivalente ao angulo mecanico
multiplicado pelo numero de pares de polos do motor. O calculo de fungdes
trigonométrica no FPGA ainda ¢ um tema de pesquisa aberto e dificil de fazer. Podem-
se utilizar aproximacdes de Taylor, Look-Up Tables, algoritmos CORDIC, entre outros.
Adicionalmente, a presenca dos sinais de corrente ndo permitem usar diretamente as
topologias 2 e 3. Primeiro seria necessario demultiplexar os sinais para aplicar tais
topologias. Caso contrario, as amostras teriam sinais de corrente afetadas pela sub-
amostragem. Adicionalmente, deve-se aplicar a técnica de filtragem adequada para

reduzir o efeito dos sinais de corrente na estimacao da posicao angular e velocidade.
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Figura 4.9. Demodulacdo sincrona.

Na presente Tese de Doutorado ¢ utilizada uma abordagem diferente
Estritamente, ndo ¢ necessario conhecer a posi¢cdo angular do motor para efetuar o
controle vetorial da velocidade. Para efetuar o controle vetorial do MSIP, segundo o

descrito no Capitulo II, sdo necessarias as seguintes informagoes:

e A velocidade angular do motor, porque € a varidvel a controlar.

e O seno e cosseno do angulo elétrico, para efetuar a transformada de Park .

Propde-se o célculo direto da velocidade angular e do seno e cosseno do dngulo
elétrico a partir dos sinais multiplexados, sem precisar estimar o angulo elétrico,
utilizando um algoritmo semelhante a topologia 3 na Figura 4.8. O sistema proposto,

ilustrado na Figura 4.10, possui os seguintes estagios:

e Estagio 1: demodulacdo e demultiplexacdo. Este estagio permite obter o seno
e cosseno da posi¢ao angular do motor.
e Estagio 2: estimagdo da velocidade, seno e cosseno do angulo elétrico a partir

do seno e cosseno da posi¢ao angular.
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Definem-se si(k) e s2(k) como os sinais multiplexados amostrados. O primeiro
passo € usar um filtro rejeita-faixa tipo notch para obter uma estimativa das correntes
estatoricas a partir dos sinais multiplexados s;(k) e s2(k). Este tipo de filtro foi escolhido
porque ¢ simples de implementar, possui um retardo de grupo e de fase pequenos na
banda de passo, e porque o filtro notch ¢ usado para rejeitar sinais de largura de banda
estreita e localizada em uma frequéncia fixa (como no caso das saidas do resolver). A

equagao (4.33) mostra a funcao de transferéncia discreta do filtro notch:

zt - 2003(27‘#0]2 +1
/.

N

H(z)= , c= tg(ﬂB w } (4.33)

21, /s

N

(1+c¢)z° +2<:os[ jz+(l—c)
sendo fy (em Hz) a frequéncia central do filtro, f; ¢ a taxa de amostragem (em Hz),
enquanto que B,, ¢ a largura da banda de rejeicdo do filtro. A Figura (4.11) mostra o
diagrama de Bode deste filtro.

Aplicando um filtro notch aos sinais multiplexados, obtém-se estimativas das
correntes estatoricas i, (k) € ipe1(k). As estimativas das saidas do resolver sao obtidas da

seguinte maneira:

vse(k) = Sl (k)_iael (k) (434)
Vce (k) = S2 (k) _ibel (k) (435)
: iae 1 (k) Vse (k)
51(k) Filtro > Der%lodulador sen.(0)
notch ol sincrono
—» sen.(nd)
Sinal de Fungoes | cos.(nd)
sincronismo trigonometricas
> Dme
: ibe 1 (k) Vce(k)
Filtro Demodulador l
s2(k) notch -4 > sincrono cose(0)

Figura 4.10. Técnica proposta para obter o seno e cosseno do angulo elétrico.
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Figura 4.11. Filtro notch.

A relagdo entre vy (k) e s1(k) pode ser obtida da seguinte maneira:

V.(z) - byz* + b,z +b,
S, (2) 2> +a,z+a,
_ (1—b0)22 +(a, —b)z+(a, -b,)

2
z"+az+a

(4.36)

A Figura 4.12 mostra o diagrama de Bode do filtro da equacao (4.36), para uma
frequéncia central de 6,25 kHz, o qual corresponde a um filtro passa-faixa. Pode-se
observar que o espectro de fase do filtro ¢ zero na proximidade da frequéncia central, e
praticamente linear na banda de passo. Portanto, segundo as equagdes (4.28) e (4.30)
pode-se afirmar que o retardo de grupo € zero, enquanto que o retardo de fase ¢ uma
constante na banda de passo.

Para obter o seno e cosseno da posi¢ao angular, usa-se a técnica de demodulagao
sincrona. Como o retardo de fase ¢ zero para a frequéncia portadora de 6,25 kHz, pode-
se aplicar a técnica de demodulagdo sincrona ao obter os valores das saidas do sensor
resolver quando a onda de excitagdo atinge um maximo ou um minimo, tal como

amostrado na Figura 4.9.
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Figura 4.12. Filtro passa-faixa usado para demultiplexar as saidas do resolver.

Por outro lado, o retardo de grupo pode ser compensado da seguinte maneira:

Definem-se os sinais y,(k) e y.(k) como os sinais obtidos respectivamente:

vg(k)=sen(@+y) (4.37)
v.(k) = cos(60+y) (4.38)

sendo i o retardo de grupo introduzido pelo processo de filtragem. Considerar que € =
wut, sendo @, a velocidade angular instantanea. Portanto, pode-se afirmar que

depende da velocidade angular do motor:

v =y(,) (4.39)

Portanto, conhecida a velocidade angular, o retardo de fase pode ser estimado.
Seja 6, e w,x a posicao angular e a velocidade mecanica no instante k. Considerar
também que a velocidade angular ¢ praticamente constante durante duas amostragens
consecutivas (@mx = Wmi-1y). Tal aproximagdo ¢ verdadeira quando a taxa de
amostragem dos sinais ¢ muito maior que a velocidade mecénica. Em consequéncia, o
atraso de fase também pode ser considerado constante durante curtos intervalos de

tempo (W = W-1)). Considerando as aproximagdes previamente mencionadas, tem-se:
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v, (k) =sen(6, +vy ) (4.40)

Y.(k)=cos(6, +v,) (4.41)
(k=) =sen(6,_, +v,_,) (4.42)
~sen(6,_ +y,)
Y. (k=1)=cos(0,_ +y,,) (4.43)
= cos(0,_, +v,)
Aplicando propriedades trigonométricas:
Y (B)y (k=) =y (k)y, (k=1) =sen(d, +y,)cos(6,_, +v,)
—cos(6, +y,)sen(0,_, +y,)
=sen((0, +y, ) — (6, +v,)) (4.44)
—sen(6, ~0,.)
0, -0,

A equacdo (4.44) assume que a diferenca entre 6, e 6., ¢ numericamente
pequena. Assim, sen(6; — 6.1) = (6 — O1). Portanto, a velocidade angular pode ser

aproximada da seguinte maneira:

’ (4.45)
Y By k=D ~y. (D)y, (k-1)

N

sendo T o intervalo de tempo entre duas amostras, o qual ¢ equivalente a inversa da
taxa de amostragem. A equacdo (4.45) mostra que a velocidade angular pode ser
estimada utilizando os sinais diretamente obtidos pelo processo de filtragem.

Conhecida a velocidade angular, o atraso de grupo pode ser conhecido e

compensado da seguinte maneira:

¥, (k)<os(y, ) v, (K)sen(y, ) = sen(6, +y,)cos(y,)
— cos(0, +v,)sen(y,)
=sen(0, +y, —y,)
—sen, (6,)

(4.46)
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¥ (k)cos(, ) + v, (F)seny, ) = cos(0, + 7, ) cos(w,)
+sen(6, +y)sen(y, )
=cos(6, +y —v,)
—cos, (6,)

(4.47)

O sub-indice “e” em sen.(&;) e cosc(&) indica que sdo as estimagdes do seno e
cosseno da posi¢cdo angular. As equagdes (4.46) e (4.47) utilizam simples propriedades
trigonométricas para subtrair o atraso produzido pela filtragem. O retardo de fase pode
ser estimado a partir do diagrama de Bode do filtro utilizado.

Porém, calcular sen( ;) e cos(y;) em fungdo de y involucra o célculo de fungdes
trigonométricas. Propde-se uma abordagem mais simples: estimar diretamente sen( ;) €
cos(yy) como fungdes da velocidade angular, em uma determinada regido de operagao.
Utilizando a equagdo (4.30) e o diagrama de Bode da Figura (4.12), calculou-se que o

retardo de grupo ¢ de 0,00014 segundos. Portanto, o atraso em radianos é:

v, =0,000140, (4.48)

As Figuras 4.13 e 4.14 mostram a relacdo entre a velocidade angular e sen( ) e
cos(yy). Tais curvas podem ser aproximadas por uma funcdo linear e quadratica,

respectivamente:

0.025 r X X T r

data 1
linear ||

0.021- v _ 0.00013999*x + 7.2169¢-019

0.015

I
1

0.01 B

0.005

I
1

seno do atraso
o
7
1

-0.005

I
1

-0.01 - N

I
1

-0.015

-0.02 > -

-0.025 r r r r r
-150 -100 -50 0 50 100 150

Velocidade (rad/s)

Figura 4.13. Aproximagao de sen(y).
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0.9999

0.9999

Cosseno do atraso

0.9998

0.9998

r r r

0. 999?

r r
50 -100 -50 0 50 100

Velocidade (rad/s)

Figura 4.14. Aproximagao de cos(y).

sen(y) = 0,00014w,,

cos(y) = —9.8x107 @’ +1

150

(4.49)

(4.50)

Entretanto, para calcular a transformada de Park, é necessario conhecer o seno e

o cosseno do angulo elétrico: sen(n6) e cos(nf). Para isso, podem-se usar as seguintes

identidades trigonométricas:
sen(2x) = 2sen(x) cos(x)
cos(2x) = 2cos> (x) — 1
sen(3x) = sen(x)[3 —4sen’ (x)]
cos(3x) = cos(x)[1 —4sen’ (x)]
sen(nx) = 2cos(x)[sen((n —1)x) —sen((n —2)x)]

cos(nx) = 2 cos(x)[cos((n —1)x) —cos((n —2)x)]
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sen(nx) = Zn:[z cos” (x)sen”" " (x) sen(@j (4.57)

cos(nx) = i[z cos” (x)sen" " (x) cos( (n —2k)xj (4.58)

O uso de cada férmula depende do nimero de polos do motor, procurando a
simplificagdo dos cdlculos. Com as equagdes anteriores, ¢ possivel obter o seno e
cosseno necessarios para a transformada de Park. Esta abordagem ¢ util quando o
numero de polos do motor € pequeno, o que acontece em muitos prototipos de veiculos

hibridos baseados em MSIP.

4.6. Estimacio das Correntes Estatoricas

A Figura 4.15 mostra o algoritmo proposto para calcular as correntes estatoricas.
No primeiro lugar, as saidas do sensor resolver podem ser estimados, sendo que a
excita¢do v.(k) é conhecida e que sen( &) e cos(&) foram estimados. Assim, obtém-se as

primeiras estimativas ize1(k) € ipe1(k):

Lo (k) = 5,(k)—ayv,(k)sen,(6,)

. (4.59)
=i,,(k)—ayv,(k)[sen(6, ) —sen,(6,)]
Iy (k) = fz (k)—ayv,(k)cos, (6,) (4.60)
= lbs (k) - aove (k)[cos(ek ) - Cose (01( )]
Estimacao de v.(k)
ige1 (k) Filtro L ()
passa-baixas de
Transformada
de Park
iqel(k) Filtro
So(k) —» > s — i.(k)
+ ie1(K) passa-baixas d

Estimagao de vy(k)

Figura 4.15. Estimagao das correntes nos eixos d € q.
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Se a estimagdo do seno e cosseno da posi¢do angular fosse perfeita, as equacdes
(4.59) e (4.60) seriam oOtimas aproximagdes das correntes estatdricas. Nao obstante, um
erro de estimagdo sempre esta presente. Este erro introduz um sinal de alta frequéncia
localizada na frequéncia de excitagao de v.(k) nas estimacoes ize1(k) € ipe1 (k).

Aquela interferéncia pode ser atenuada através do uso de filtros passa-baixas ou
rejeita-faixa. Nao obstante, o processo de filtragem adicionaria um retardo de fase aos
sinais de corrente. O retardo de fase de um filtro passa-baixas ¢ maior quando a
frequéncia do sinal (da corrente elétrica neste caso) € maior.

Por outro lado, deve-se observar que o controle vetorial utiliza as correntes nos
eixos d e ¢ (ndo as correntes trifasicas) para determinar os estados de chaveamento do
inversor. No controle de velocidade, tais correntes sdo praticamente constantes em
regime permanente. Em geral, as correntes nos eixos d € ¢ sdo sinais com uma taxa de
variagdo pequena, desconsiderando as oscilagdes produto do chaveamento. A
possibilidade de representar grandezas trifasicas em regime permanente como grandezas
desacopladas com valores constantes ¢ uma das principais vantagens do uso da
Transformada de Park. Tal vantagem permite o uso de reguladores PI no controle dos
motores trifasicos.

Na presente Tese de Doutorado, usa-se uma nova abordagem para demultiplexar
os sinais de corrente. No lugar de aplicar um filtro passa-baixas a is.i(k) € ip.1(k) para
depois aplicar a transformada de Park, propde-se aplicar a transformada de Park
diretamente a i,.1(k) € ipe1(k), para depois aplicar uma filtragem aos sinais obtidos pela
transformada de Park. Para explicar esta abordagem, as equacdes (4.59) e (4.60) podem

ser rescritas da seguinte maneira:

o (k) = i (K) = py (K) (4.61)

Ipa (k) = i (k) — p, (k) (4.62)
pi(k)=ayv, (k)[sen(6;) —sen, (6,)] (4.63)
P (k) = ayv, (k)[cos(6,) —cos, (6,)] (4.64)

sendo pi(k) e po(k) as interferéncias de alta frequéncia nas estimativas das correntes
trifasicas. Define-se P como a matriz que permite obter as grandezas nos eixos d e g a
partir das grandezas trifasicas balanceadas. Aplicando a transformada de Park a i . (k) e

ipe1(k), tem-se:
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] i)

Lqeu«)} =4, (k)}
'im<k)—pl<k>}

i, () - p, ()

_ P‘z@(k)}_ P[pl (k)}
(0] Lpa(k)
@] _[pak)
i, (0] | p, (k)

sendo i4(k) e iy (k) os verdadeiros valores das correntes nos eixos d € g, enquanto que

=P
(4.65)

pa(k) e py(k) sdo sinais que afetam as estimativas de iy (k) e i,(k). Deve-se observar que o
sistema de referéncia usado na transformada de Park ¢ sincrono a frequéncia elétrica, a
qual é muito menor que a frequéncia de excitagdo do resolver. Portanto, p.(k) e p,(k)
sdo sinais de alta frequéncia (na ordem dos kHz). Assim, um filtro passa-baixas ¢

suficiente para atenuar p,(k) e p,(k) e obter as estimativas das correntes nos eixos d e q.

4.7. Comentarios Finais

Neste capitulo foi descrito a técnica de multiplexacdo dos sinais do sensor
resolver ¢ dos sensores de corrente para reduzir o nimero de conversores A/D no
controle de MSIP, junto com a técnica de demultiplexagdo. No lugar de demultiplexar
os sinais de posi¢do angular, os sinais multiplexados foram diretamente utilizados para
estimar a velocidade angular, o seno e o cosseno do angulo elétrico. Os sinais obtidos
possuem a suficiente exatiddo para serem utilizados no controle vetorial do MSIP.
Pode-se observar a técnica proposta ndo precisa do calculo de fungdes trigonométricas.
Somente ¢ necessario uma onda senoidal em sincronismo com o sinal de excitacdo do

sensor resolver, o que pode ser implementado através de um Look-Up Table.
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CAPITULOS5. CONTROLE EM MALHA FECHADA DO MSIP
USANDO RNA

5.1. Introducao

O presente capitulo mostra o controle proposto para o MSIP, baseado na
modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF), o controlador de modelagem interna (CMI), e
as Desigualdades Lineares Matriciais (LMIs). Adicionalmente, ¢ descrito o sistema de
estimag¢do de velocidade sem sensores baseado na modificacdo do observador de
Luenberger. Também ¢é explicado o uso das Redes Neurais Artificiais (RNAs) para
implementar as técnicas de controle e estimacao.

As simulagdes efetuadas neste capitulo ndo usam a técnica de multiplexagao
proposta. A integracdo da técnica MFD com os algoritmos de controle serd mostrado no

Capitulo 6.

5.2. Controle Vetorial com Sensor Resolver

Considerando um motor com polos ndo salientes (L; = L, = L), as equagdes do

MSIP podem ser redefinidas da seguinte maneira:

di, r 1

—=——i, +tnwi +—v 5.1

dt L d m”q L d ( )
di r 1 ng
L =i 4=V, —nw,i, —— 5.2
df L q d m°d L m ( )

L =——0w +fl' —fl‘L (53)

A partir destas equacdes, diferentes modelos em espaco de estado do MSIP
podem ser desenvolvidos. Por exemplo, a equagdo (5.4) expressa o MSIP como um
sistema MIMO (muitas entradas e muitas saidas): as entradas sdo as tensdes nos eixos d

e ¢, enquanto que as saidas sao a velocidade angular e a tensao no eixo d:
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b 15n¢ ] - 1 C 1]
- 0 0 0 -
- .]r .]r C()m — Jr
v
4 ——@ L -nw, | i, |+ 0 ! “1+] o t
dr| * L L ‘ L|v,
Ly Ly 1 B
0 no, L 7 0 0 (5.4)
w
1 0 0] "
= 1
Yo oo 1] "
Ly

O torque de carga ¢ considerado como uma perturbagdo. Este modelo possui
duas ndo linearidades: os termos -n®, € nw, presentes na matriz de estado. Segundo a
metodologia de modelagem explicada no capitulo 3, o modelo Takagi-Sugeno Fuzzy da
equacdo (5.4) terd 2° = 4 modelos locais. Definem-se f33 e f3, como as nio linearidades

presentes na matriz de estado na equacgao (5.4):

Jo3 =—nw (5.5)

[y =no (5.6)

Seguindo com a metodologia explicada no capitulo 3, definem-se as variaveis

f231,f232,f321,f322, 0231, 0232, 0321, O322.

Sz =max( f;) (5.7

Sz =min(f5;) (5.8)

S321 = max( f3,) (5.9)

S0 =min(f3,) (5.10)
f23 _fzsz

231 = 5.11

’ f231 _fz32 ( )
f231 _fza

232 = - 5.12

’ f231 _f232 ( )
f32 _f322

321~ - 5.13

’ f321 _f322 ( )
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f321_f3

2

O35, =
f321 _f322

(5.14)

Assim, as fungdes de pertinéncia e os modelos locais do modelo Takagi-Sugeno

Fuzzy do MSIP sdo definidos da seguinte maneira:
Q) = 0,303,
&, = 0,303,
Q3 = 0,3,03,
Q4 =0,3,03,

Modelo local 1:

RS e
Modelo local 2:
M odelo local 3:
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(5.18)

(5.19)
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Modelo local 4 :

b 1,5n¢ i T 1
- — 0 0 0 -
Jr Jr Jr L0 o
ne r 1
A, = _T _Z Soa |y By=|0 Zo Py=1 0 | 4:{0 0 J
1
r
- — 0
] 0 S22 L L ] I 0 |

(5.22)

sendo A4;, B;, C; e P; as matrizes de estado, entrada, saida e a matriz de perturbacao do i-
¢ssimo modelo local, respectivamente.

O controlador em malha fechada ¢ obtido usando a metodologia desenvolvida na
secdo 3.5. Assumindo que as perturbacdes sdo rejeitadas pelo controlador CMI-TSF, o

sistema em malha fechada ¢ descrito pela seguinte equacao:

4 4
X, ® ZaiAa.xe + ZaiBeiu

(5.23)
y=C.x,
sendo
A 0
Ae,.{ , }z, =14 (524
-C 0
B,
Bei:|: l:|7 izl:"'94 (525)
0
C.=[c, 0] i=1..4 (5.26)
. . T
xe(t):[com i, i, &, gd] (5.27)

sendo &, e & as integrais dos erros de velocidade e corrente no eixo d, respectivamente:

de
dlfu = a)referéncia - a)m (5 2 8)

de, .
dt - ld—referéncia —1

(5.29)
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Sendo que o modelo Takagi-Sugeno Fuzzy proposto para o MSIP possui quatro
modelos locais, somente quatro matrizes de realimentacdo de estados serdo necessarias.

Portanto, o controlador CMI-TSF proposto possui a seguinte estrutura:

u=-y aK,x, (5.30)

As matrizes de realimentacao K., K.,, K.;; ¢ K., sao obtidas usando as LMIs

descritas nas sec¢oes 3.5 ¢ 3.6.

5.2.1. Exemplo de Aplicaciao

Para validar o sistema de controle CMI-TSF para o MSIP, simulagdes foram
efetuadas utilizando o software MATLAB. Os parametros do motor ¢ do controlador
proposto sao listados nas Tabelas 5.1 € 5.2, respectivamente.

As simulacdes apresentadas neste capitulo ndo considera o uso da técnica de
multiplexacdo no dominio da frequéncia (MDF). Desta maneira, serd avaliado somente
o desempenho do controlador.

As matrizes de realimentagdo obtidas s3o amostradas na sequéncia:

0 1125 18361 0  —806,807
L= (5.31)

0,865 0,315 0,225 -4,671 0

Tabela 5.1. Parametros do MSIP

Parametro Valor nominal
Resisténcia 0.85Q
Indutancias no eixo d 6 mH
Indutancias no eixo q 6 mH
Fluxo equivalente dos imas 0.148 Wb
Inércia do rotor 0.005 Kg.m2
Coeficiente de atrito 0.0005 N.m.s
Numero de pares de polos 3
Poténcia 1,5 kW
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Tabela 5.2. Parametros do controlador CMI-TSF

Parametro Valor
1% 50
P 170
231 450
fon —450)
fa21 450
S —450
0 —L125 18,361 0 — 806,307 |
K, = (5.32)
10,865 0315 0,225 —4,671 0
0 1125 18361 0 - 806,307 |
K, = (5.33)
10,865 0,315 —0,225 -4,671 0 |
0 -1125 18,361 0 — 806,807
K, = (5.34)
0,865 0315 -0,225 —4,671 0

Um filtro passa-baixas com frequéncia de corte de 0,5Hz é usado apds o sinal de

referéncia de velocidade, tal como mostrado na Figura 5.1. Esta estratégia ¢ muito usada

no controle de motores para evitar picos de corrente produzidos por abruptas variacdes

da referéncia de velocidade. A frequéncia de velocidade também determina o tempo de

assentamento da curva de velocidade. Nas simulacdes, a frequéncia de 0,5 Hz foi

escolhida para obter um tempo de assentamento na curva de velocidade de 2 segundos.

O torque de carga depende do quadrado da velocidade, segundo a seguinte

equagao:

Filtro passa-
baixas

referéncia

Sinal para o sistema de controle

Figura 5.1. Uso de filtro na referéncia de velocidade.
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t, =(40x10) ), (5.35)

As tensdes trifasicas de referéncia foram obtidas aplicando a transformada
inversa de Park as tensdes estimadas pelo controlador CMI-TSF.

A modulagdo por hibrida (HPWM) foi usada para gerar os pulsos de
chaveamento do inversor: sejam v,,., vy € V. as referéncias de tensdo por fase. Novas

referéncias trifasicas sao obtidas da seguinte maneira:

Ve =V, Y, (5.36)
Vp: =V, TV, (5.37)
Ve =V, +V, (5.38)
v, =0,5(max(v,,v,,,v,)+min(v, v, ,v, )] (5.39)

As novas referéncias v,., vy, € v, sdo comparados com uma portadora triangular,
como no caso da modulagao senoidal. Mas os pulsos de chaveamento sdo equivalentes
aos obtidos com a modulagdo de vetores espaciais.

As Figuras 5.2 e 5.3 mostram os resultados de simula¢do para a velocidade
mecanica ¢ para as correntes nos eixos d ¢ ¢ do MSIP. Pode-se observar que o erro de
velocidade em regime permanente € zero para as duas referéncias de velocidade.
Adicionalmente, a resposta ¢ sobreamortecida. O erro da corrente no eixo d ¢
praticamente zero em regime permanente, enquanto que a corrente maxima € menor a 4

mA, e somente acontecem quando a referéncia de velocidade muda.

5.3. Controle Vetorial sem Sensores

O sistema proposto para estimar a posicdo angular do MSIP ¢ baseado na
melhora do observador de Luenberger. Um observador permite estimar o vetor de
estado a partir do conhecimento dos parametros da planta e a saida do sistema. Para o

sistema linear mostrado:

x =Ax+ B
X x + Bu (5.40)
y=Cx
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0
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Tempo (s)
60

0\ AN

o\ \

Tempo (s)

Erro de velocidade (rad/s)

Figura 5.2. Resultados de simulagdo para a velocidade.

x 10

Tempo (s)
0.8 L ;
0.6 /
g / NG
\
0.2
0
0 1 2 3 4 5 6
Tempo (s)

Figura 5.3. Resultados de simulacdo para as correntes do MSIP.

O observador de Luenberger possui a seguinte estrutura:

x,, =Ax,, +Bu+L(y—yes,) (5.41)

est
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sendo x. 0 vetor de estado estimado, y.;; = Cx,y € a saida estimada, y = Cx ¢ a saida da

planta, enquanto que L ¢ uma matriz de realimentacdo. De (5.40) e (5.41), tem-se:

= A(x_xest)_L(y_yest)
= A(x - xest)_ LC(x - xest)
= (A - LC)(x - xest)

(5.42)

Define-se z = x — x,; como o erro de estimagdo. Assim, a equacdo (5.38) pode

ser redefinida da seguinte maneira:

i=(A4-LC): (5.43)

O observador de Luenberger permite estimar o angulo elétrico e a velocidade

mecanica do MSIP, baseado na estimacdo da forga contra-cletromotriz. O modelo do
MSIP no sistema de referéncia estacionario af é:

di 11
e o T vty e (5.44)

di r 1 1

B .
——=——i,+-v,——¢ 5.45
dt R R (545)

sendo e, € eg a forgas contra-eletromotrizes a estimar:

e, =ngw, cos(nb) (5.46)
e, = ngw,, sen(nb) (5.47)

No observador de Luenberger convencional, considera-se que a derivada das

forgas contra-eletromotrizes ¢ zero:

d
ea zO
dt
dey
dt

(5.48)

Assim, o sistema a serem observado ¢ modelado da seguinte maneira:
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i, | [-r/t O =11 0 i, | [1I 0

d|i, 0 —-r/l 0 =VI|i, 0 I,

— — +

dt|e, 0 0 0 0 el |0 0]y
e, 0O 0 0 0 e |0 0

- (5.49)

_‘10001'[,
Y=o 1 0 0

O sistema em (5.49) considera as correntes e for¢as contra-eletromotrizes como
as variaveis de estado. As saidas deste sistema sdo as correntes do estator nos eixos af,
as quais sdo conhecidas por meio dos sensores de corrente. A posicdo angular ¢
calculada da seguinte maneira:

€; sen(nf)

g = cos(n0) = tan(n ) (5.50)

Por outro lado, no controle de velocidade do MSIP, a posi¢do angular muda.
Portanto, a aproximagdo efetuada em (5.44) ¢ inadequada para altas velocidades.

O presente desenvolvimento propde uma melhora no estimador das forgas
contra-eletromotrizes. Em primeiro lugar, uma modificagdo no sistema linear a ser

observado ¢ efetuada. Derivando (5.46) e (5.43), tem-se:
de, dngw, cos(n6)]
dt dt

= n(/ﬁ{ d;;’” cos(nd) -, (nw, )sen(n 0)} (5.51)

=ng df;’” cos(nd) —n’gw’ sen(no)

de, d[ngo, sen(nb)]
dr dt

- n¢{d% sen(n0) + @, (ne, )eos(n 9)} (5.52)

—ng dzm sen(n@) + ngw? cos(nd)

Considerando que aceleracdo do motor ¢ pequena em relagdo a velocidade

mecanica, as equagoes (5.51) e (5.52) podem ser aproximadas da seguinte maneira:
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dﬁ ~-—n’do’ sen(nf)

dt
~—no, [ngw, sen(nb)] (5.53)
R -no,e;
de
B 2 2
— = cos(né
i g, cos(n0)
~no, [ngw, cos(nd)] (5.54)
~nw,e,

A partir das equagdes (5.44), (5.45), (5.53) e (5.54), define-se o modelo em

espaco de estado descrito na equagdo (5.55). Este modelo possui duas ndo linearidades
representadas pelos termos n@,, € -n@,,.

Uma solucdo simples para obter um modelo linear ¢ substituir @, por um valor

de operagao especifico @,,. Assim, obtém-se a equagao (5.56).

i | [-r1 0 —y1 o i | [yl o
dlig| | 0 ¢/l 0 =Vl | L0 1/1{%}
dt|e, 0 0 0 -no,|e, 0 0 vy
es| | O 0 rno, 0 e, 0 O (5.55)
la
1 0 0 0]
Yo 1 o0 o} e,
s
i, | [-r/l 0 =1/ o i, ] [y7 o
dlig| | 0 =rfl 0 =Yl |i MK 1/1{%}
dt|e, 0 0 0 -no,|e, 0 0 vy
es| |0 0 no, 0 e, 0 0 (5.56)
la
1 0 0 0],
Yo 1 o0 o} e,
s

A matriz de ganho do observador de Luenberger (L) pode ser projetada
utilizando as equagdes (5.56) e o conjunto de LMIs utilizada no projeto do controlador

do MSIP. Definem-se as matrizes 4, e C, na sequéncia:
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—¥l 0 =Yl 0

y 0 -rfl 0 -1 c [t 000
S I 0 0 -nw, ° |01 00 (5-57)
0 0 now 0

op

Aplicando o teorema de estabilidade de Lyapunov no modelo em malha fechada
do observador de Luenberger, o observador sera assintoticamente estavel se existe uma

matriz positiva definida Q (0 < Q) tal que:
(4, -LC,)0+0(4, - LC,) <0 (5.58)
Multiplicando os dois lados de (5.58) pela inversa de Q,, obtém-se:

0'(4,-LC, )00 +07'0(4, -LC,) Q7' <000

(5.59)
0'(4,-LC,)+(4, -LC,) 0" <0

Definem-se as matrizes P = Q"' ¢ G = PL. A matriz P também ¢é simétrica.

Entdo, a equacdo (5.59) pode ser rescrita da seguinte maneira:

P(4,-LC,)+(4,—LC,) P<0
PA, —PLC,+A'P-C!L'P<0 (5.60)
PA, +A"P-(GC,+CTG")<0

As condicdes de D-estabilidade também podem ser aplicadas no projeto da

matriz de ganho L:

P4, +A4"P-(GC,+C, G )+ 2P <0 (5.61)
— pP P4,-GC,] s
< .
A'P-C'G"  —pP (5.62)
sen(p)\PA, + A, ' P-GC,-C,'G") cos(p\P4,-A'P-GC,+C,'G" -0
cos(pld," P- P4, +GC, - C,"G" ) sen(p\PA, +A, ' P-GC, -C,'G"
(5.63)

No lugar de usar funcgdes trigonométricas, propde-se usar as estimagoes de e, €
ep para obter o seno e cosseno do angulo elétrico e a velocidade angular. A partir das

equacdes (5.46) e (5.47), podem-se obter o seno e cosseno do angulo elétrico:
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e(l

Jeo +e;
__ %
cos(nf) = (5.65)

2 2
Ve, e,

Usando a técnica explicada na equacdo (4.45), a velocidade elétrica pode ser

sen(nf) = (5.64)

calculada da seguinte maneira:

o, - sen, (n@)cos,_, (n 0); sen,_, (nd)cos, (n0) (5.66)

N

sendo seny(n6) e cosy(nd) os valores do seno e cosseno do angulo elétrico no instante £,
enquanto que # ¢ o intervalo de tempo entre duas amostras. Como o angulo elétrico ¢
igual a posicdo angular multiplicada pelo nimero de pares de polos, a velocidade
mecanica no instante k (@,;) € igual a velocidade elétrica dividida pelo namero de pares

de polos:

w,, =— (5.67)

5.3.1. Exemplo de Aplicacao

Para validar o sistema de controle sem sensores, simulacdes foram efetuadas
utilizando o software MATLAB. Os parametros do motor e do controlador proposto sdo
listados nas Tabelas 5.1 e 5.2, respectivamente. Os parametros da regido de D-
estabilidade utilizados para o projeto da matriz L sdo listados na Tabela 5.3. A matriz de

realimentagdo L obtida é apresentada na equagao (5.68):

9251,90 -93,42

9342 925190
- 5 (5.68)
~157x10°  6625,90

-662590 —1,57x10°

O desempenho do estimador proposto, serd comparado com um observador de
Luenberger convencional (considerando as derivadas de e, € ep iguais a zero),

utilizando o modelo em espago de estado apresentado na equagdo (5.45). A matriz de
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realimentacdo do observador de Luenberger convencional (L,,,) foi projetada usando

as mesmas LMIs e mesmos parametros v, p e ¢ utilizados para obter a matriz L

Tabela 5.3. Parametros do estimador de velocidade proposto

Parametro Valor
1% 4000
ye) 7000
7 1 rad
Wop 70 rad/s
9251,90 0
B 0 9251,90
om 1,57 %x10° 0
0 -1,57x10°

(5.69)

A Figura 5.4 mostra as estimagdes do seno do angulo elétrico utilizando os

observadores de Luenberger convencional e o proposto, para uma velocidade de 100

rad/s. Pode-se observar que o erro de estimagdo (expressado como retardo entre o sinal

real e o estimado) ¢ muito menor utilizando o observador proposto.

=] o
(451 [ = | n -

Seno do angulo elétrico (rad)

5.95 5.951 5,952

11
0.5
o
L5

q1
5.95 5.951

Seno do dngulo elétrico (rad)

5.952

Figura 5.4. Comparagdo entre o observador convencional e o proposto.

real
E_Eti madar convencional
5,963 5,854 5,955 5.956
Tempd (s)
real
~— estimador proposto
5,653 5,654 5,655 5,956
Tempao (s)
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5.4. Aplicacdo de RNA no Controle no MSIP

Nesta Tese de Doutorado, as RNAs foram aplicadas para implementar a técnica
de controle CMI-TSF. O objetivo ¢ expressar o controlador CMI-TSF como uma rede
neural. A estrutura deste controlador ndo pode ser implementada diretamente como uma
rede neural simples, porque as fungdes de pertinéncia Fuzzy dependem da velocidade
angular.

Para resolver este problema, pode-se utilizar a propriedade das funcdes de

pertinéncia indicada na equagdo (3.9), a qual ¢ mostrada na sequéncia.

D=1 (5.70)
i=1

Deve-se observar que as matrizes de realimentacdo podem ser rescritas da

seguinte maneira:

_ 0 ky, ks 0 ks

K, = (5.71)
1 k21 kzz kzs k24 0
K. - I 0 _k12 k13 0 le— (5 72)
“ _k21 kzz k23 k24 0 i
K. = I 0 k12 k13 0 le_ (5 73)
“ _k21 kzz _kzs k24 0 | '
K :|: 0 _klz k13 0 k15:| (5 74)
“ ky o ky o —ky k0

sendo klz = 1,125, k13 = 18,360, k15 = —806,807, kz] = 0,865, k22 = 0,315, k23 = —0,225 €
kya=—4,671. Aplicando a propriedade em (5.70) em (5.30), tem-se:

v, 4
= _Z oK, x,
v j=1

d
. kisiq +kiseg + k(o + oy —(a, +a,))i,
ko, + kzziq +hye, thy(a +a, —(a;+a,))i,

(5.75)

Considerando que f231 = f321 = naw, f232 = fizo = —nay, € pelas equagdes (5.11),
(5.12), (5.13) e (5.14), tem-se:
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Gy =22 (5.76)

2w,
o+
Oy = > 0 (5.77)
@,
o @ty
2 2, (5.78)
=053,
o _ 600 (0]
20, (5.79)
=053
Pelas definigdes das fungdes de pertinéncia, obtém-se:
Q) = 0,303 (5.80)
=0,31053,
Q) = 0,303 (5.81)
= 0,303
Q3 = 053,03 (5.82)
= 0,32053;
Q4 =0,3,039;
= 033,053 (5.83)
= al
Portanto:
o +o,—(a,+a,)=a;,—a, (5.84)
a +a,— (o, +a,)=a, —a, (5.85)
_ 2 2
=, =(0,3,)" —(0,3))
= (03,1 0,3)(033,—053))
_[oto o-ofoto o-o (5.86)
2w, 20, 2w, 2w,
_@
W,
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Assim, o controlador CMI-TSF pode ser expresso como um neurdnio artificial

com fungao de transferéncia linear:

v, =k, +k&, +%a)iq (5.87)
0

v, = k0, + kg, +hpi 2 o, (5.88)
@,

Pode-se observar que os pesos sinapticos dos neuronios sdo os termos dos
ganhos de realimentagdo, enquanto que as entradas sdo iz, iy, On, Ed, Evr Omid € Omig. A
representacdo do controlador CMI-TSF como uma rede neural foi possivel pela

adequada selecao de f331, f232, 321 € f322, tal que f231 = f321 € f232 = f320.
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CAPITULO 6. RESULTADOS

6.1. Introducao

O presente capitulo mostra os resultados de simulagdo e experimentais do
controle do MSIP utilizando a técnica de multiplexacdo no dominio da frequéncia
(MDF) e a técnica de controle CMI-TSF proposto no Capitulo 5 implementado como
uma rede neural.

Os parametros do MSIP, do sensor resolver, da técnica de multiplexagdo e
demultiplexagdo de sinais, do controlador CMI-TSF e do estimador modificado de
Luenberger utilizados sdo os mesmos que os utilizados nos Capitulos 4 e 5. Os
parametros do MSIP utilizados para as simulagdes e ensaios experimentais sao 0s

mesmos da Tabela 5.1. As simulac¢des foram efetuadas usando o software MATLAB.

6.2. Resultados de Simulacio

As Figuras 6.1 a 6.6 mostram os resultados de simulagdo para a velocidade do
MSIP operando com parametros nominais da Tabela 5.1, e também considerando uma
reducdo de 20% nestes parametros: resisténcias, indutancias, fluxo dos imas, coeficiente
de atrito e inércia do rotor. Os resultados de simulagdo obtidos nestes testes sdo
comparados com os resultados mostrados nas Figuras 5.2 e 5.3 (obtidos com o
controlador TSF-CMI, com o MSIP operando em condi¢des nominais, € sem usar a
multiplexacdo no dominio da frequéncia), os quais sdao usados como valores de
referéncia para determinar efeito da multiplexagdo e da variacdo dos parametros do
motor nas variaveis de controle.

Pode-se observar que as maiores diferengas entre os resultados de referéncia e os
resultados dos testes acontecem quando se diminuem os valores das resisténcias, do
fluxo dos imas e da inércia do rotor. Tais respostas podem ser explicadas ao considerar
que a redug¢do do fluxo dos imds muda diretamente o torque eletromecanico (ver
equacdo (2.19)), que o torque produzido pela inércia do rotor depende da aceleracdo
(ver equagao (2.20)), e que a resisténcia limita os valores das correntes estatoricas.

Entretanto, as simulacdes indicam que as diferencas sdo minimas, o que

demostra que o sistema de controle ¢ robusto ante variagdes dos parametros do MSIP.
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Figura 6.1. Resultados de velocidade para pardmetros nominais do MSIP.
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Figura 6.2. Resultados de velocidade considerando redugao das resisténcias.
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Figura 6.3. Resultados de velocidade considerando redu¢do das indutancias.
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Figura 6.4. Resultados de velocidade considerando reducdo do fluxo dos imas.
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Figura 6.5. Resultados de velocidade considerando redu¢do do coeficiente de atrito.
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Figura 6.6. Resultados de velocidade considerando redugao da inércia do rotor.

As Figuras 6.7 a 6.12 mostram os resultados para as correntes nos €ixos g. A
Figura 6.10 mostra um incremento da corrente. Este incremento ¢ necessario para
compensar o menor valor do fluxo dos imas, para gerar o torque eletromagnético

necessario para atingir a velocidade desejada (ver equagdo (2.19)).
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Figura 6.7. Resultados da corrente no eixo g para pardmetros nominais do MSIP.
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Figura 6.8. Resultados da corrente no eixo g considerando reducao das resisténcias.
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Figura 6.9. Resultados da corrente no eixo g considerando reducao das indutancias.

0.8

0.6 /rv
o [

< R
~ Teste com parametros ~1
= / \ nominais e sem usar MDF
0.2
0
0 1 2 3 4 5 6

0.8 //
< 0.6 /
T 04 /\ Teste usando MDF e reduzindo -

0.2 / o fluxo dos imas em 20%

0 ' ;
0 1 2 3 4 5 6
Tempo (s)

Figura 6.10. Resultados da corrente no eixo g considerando redug@o do fluxo dos imas.
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Quando a inércia do rotor diminui, a energia (corrente) necessaria para acelerar o

motor ¢ menor. A Figura 6.12 demonstra este fendmeno: Pode-se observar que os picos

de corrente sdo menores em compara¢ao aos casos anteriores.
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Figura 6.11. Resultados da corrente no eixo ¢g considerando reducdo do coeficiente de

atrito.
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Figura 6.12. Resultados da corrente no eixo g considerando reducao da inércia do rotor.
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As Figuras 6.13 a 6.18 mostram os resultados para a corrente no eixo d. As
variagdes devem-se principalmente a que ¢ impossivel eliminar totalmente a presenca
dos sinais do resolver dos sinais multiplexados, porque os filtros usados na
demultiplexagdo das correntes sdo sistemas IIR lineares. Aqueles filtros atenuam os
sinais do resolver at¢ uma escala comparavel aos valores verdadeiros da corrente no
eixo d (pequena em comparacdo a corrente no eixo ¢). Por isso, o controlador recebe
uma informagdo da corrente i; com uma interferéncia produzida pelos sinais atenuados
do resolver.

Entretanto, as diferengas sdo despreziveis.

x 10
4 r r r r

Test com parametros nominais e sem usar MDF

Tempo (s)

x 10’
4 T |4 |4 |4 o

Test usando MDF e todos os parametros nominais do MSIP

Tempo (s)

Figura 6.13. Resultados da corrente no eixo d para pardmetros nominais do MSIP.
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Figura 6.14. Resultados da corrente no eixo d considerando reducdo das resisténcias.
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Figura 6.15. Resultados da corrente no eixo d considerando reducdo das indutancias.
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Figura 6.16. Resultados da corrente no eixo d considerando reducdo do fluxo dos imas.

x 10°
4 [ 4 [ 4

Test com parametros nominais e sem usar MDF

Tempo (s)

4 r r r r
Test usando MDF e reduzindo o atrito do rotor em 20%

Tempo (s)

Figura 6.17. Resultados da corrente no eixo d considerando redugdo do coeficiente de
atrito.
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Figura 6.18. Resultados da corrente no eixo d considerando redug@o da inércia do rotor.

6.3. Resultados Experimentais

Para a medicdo das correntes estatoricas do MSIP foram usados sensores de
corrente tipo Hall HY-05P. O circuito de condicionamento dos sinais de corrente, i,(¢) e
i»(t), mostrado na Figura 6.19, consiste em uma etapa de amplificagdo e um filtro passa-
baixas de primeira ordem com frequéncia de corte de 30 kHz para cada sensor de
corrente.

Uma onda quadrada de 6,25 kHz proveniente de uma saida digital do FPGA, um
filtro passa-baixas de ordem 3 e com frequéncia de corte de 7,5 kHz foram usados para
produzir o sinal de excitagdo do resolver. O filtro possui um ganho de amplificagdo
variavel o que permite mudar a amplitude da onda de excitagao.

O circuito de condicionamento de cada sinal de saida do sensor resolver, vy(t) e
ve(?), € composto por um amplificador diferencial, um filtro passa-altas de primeira
ordem com uma frequéncia de corte de 90 Hz, e uma etapa de amplificagdo variavel. O
filtro passa-altas serve para reduzir o ruido de 60 Hz da rede elétrica. Por fim, os sinais
multiplexados foram obtidos através de um somador analdgico. Os sinais s;(f) € s2(¢) sdo
somados a uma tensdo de +5V e enviados aos conversores A/D e posteriormente para o

FPGA.
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Figura 6.19. Circuito de condicionamento.

Os algoritmos de controle foram implementados no FPGA CYCLONE
2C20F484C7 da ALTERA. Os conversores usados na aquisi¢do dos sinais analdgicos
multiplexados sdo do tipo ADCO0820 de oito bits. A taxa de amostragem ¢ de 250 kHz.

Os calculos matematicos realizados no FPGA foram efetuados utilizando
nimeros decimais de ponto fixo. Foram usados 9 bits para representar os numeros
inteiros e 22 bits para representar os decimais.

Na Figura 6.20 ¢ mostrado o resultado grafico proveniente do algoritmo de
calculo do seno e cosseno do angulo elétrico (considerando trés pares de polos). Pode-se
observar que as ondas resultantes correspondem ao seno e cosseno de trés vezes o
angulo elétrico.

Na Figura 6.21, sdo mostrados os resultados para o filtro notch e filtro passa-
faixa usados na demultiplexacdo dos sinais do resolver. O teste foi efetuado
considerando que a tensdo na entrada do conversor A/D ¢ s;(f) = sen(2.pi.fit) + 3 V,
sendo /= 6,25 kHz. A onda senoidal representa a saida do resolver, enquanto que o
valor constante representa o valor da corrente. A curva do centro ¢ a resposta do filtro
notch (rejeita o sinal senoidal de 6,25 kHz) A curva na parte inferior € a resposta do
filtro passa-faixa (rejeita o sinal de valor constante). Nota-se que o atraso do sinal de

entrada ¢ relativamente pequeno.
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Figura 6.20. Teste do algoritmo para calcular sen(3x) e cos(3x).
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Figura 6.21. Filtros usados na demultiplexagdo das saidas do resolver.

Na Figura 6.22 ¢ mostrado o resultado do algoritmo da transformada de Park e
sua inversa. O teste foi feito aplicando a transformada inversa de Park a sinais obtidos
através do algoritmo da transformada de Park. Idealmente, os sinais obtidos da
transformada inversa devem ser iguais aos sinais originais. Observa-se que a

reconstru¢do dos valores foi realizada com boa exatidao.
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Na Figura 6.23 ¢ mostrada uma das saidas do resolver e duas ondas quadradas
de 6,25kHz e 12,5kHz. A onda de 6,25 kHz ¢ sincronizada com o sinal de excitacao do
resolver (considerando o atraso produzido pela filtragem para obter a onda senoidal a
partir de uma onda quadrada). A transi¢ao negativa da onda de 12,5 kHz define os
instantes nos quais o sinal filtrado deve ser amostrado para executar a demodulacdo
sincrona. A onda de 6,25kHz serve para indicar se naquele momento a onda de
excitagcdo possui um valor positivo ou negativo. Desta maneira, € possivel definir o sinal

do seno e cosseno do angulo elétrico.
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Figura 6.22. Algoritmo da transformada de Park e sua inversa.

Figura 6.23. Sinais para a demodulagdo sincrona.
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Nas Figuras 6.24, 6.25 e 6.26 sao mostradas os resultados experimentais obtidos
para a técnica de demodulacdo das correntes. Uma fonte de tensdo foi usada para
simular as correntes estatoricas nos eixos. Os displays mostram o valor digital da
corrente no eixo g. Os valores digitais obtidos para a corrente i,(f) foram 131, 149 e
174. Tais valores sdo iguais aos resultados obtidos quando a multiplexacdo ndo ¢

utilizada. Isto indica que a demultiplexacao foi efetuada adequadamente.

r
y il

Figura 6.25. Test 2 do demultiplexador de corrente.
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Figura 6.26. Test 3 do demultilexador de corrente.

As Figuras 6.27, 6,28 e 6.29 mostram os resultados da técnica de
demultiplexacdo dos sinais do sensor resolver. Pode-se observar que o valor digital
(normalizado ente -1000 até 1000) ¢ constante, independentemente das variagdes das

correntes.
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Figura 6.28. Test 2 do demultiplexador das saidas do resolver.

Figura 6.29. Test 3 do demultiplexador das saidas do resolver.

Durante os ensaios experimentais, foi comprovado que o niumero de bits usados
ndo foi o suficiente para obter uma estimagao precisa da velocidade. A razao é que para
combinar os sinais do sensor resolver e dos sensores de corrente, a amplitude destes
sinais, depois do estdgio de condicionamento, deve ser reduzida para que o sinal

multiplexado ndo ultrapasse o limite de tensdo de entrada dos conversores A/D.
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CONCLUSOES

A presente Tese de Doutorado apresenta uma nova estratégia para a
implementagdo do sistema de controle vetorial para MSIPs, baseado no uso de
multiplexacdo no dominio da frequéncia e a integragdo da técnica Takagi-Sugeno Fuzzy
com os controladores de modelagem interna. Adicionalmente, foi proposta uma
modificagdo do observador de Luenberger para a estimacao de velocidade como um
sistema redundante caso ocorra uma falha no sensor de posigao tipo resolver.

A técnica de multiplexacdo em frequéncia fornece grandes vantagens em relacao
a multiplexacdo no dominio do tempo para reduzir o nimero de conversores A/D:
possibilita usar circuitos mais simples, obter maior precisao dos dados, redugdo de
custos de fabricagdo e, portanto, proporciona uma maior robustez na conversao
analogica a digital.

Deve-se mencionar que a aplicagdo da técnica de multiplexagdo em frequéncia
depende da selecdo adequada da frequéncia de comutacao e da técnica de controle do
inversor trifasico, e da frequéncia de excitacdo do resolver. Nao depende do tipo de
motor. Portanto, a multiplexacdo em frequéncia pode ser usada para controlar outros
motores trifasicos como o motor de indugao.

A técnica de controle proposta nao necessita do calculo de fungdes
trigonométricas. Esta caracteristica ¢ muito vantajosa considerando que o calculo do
seno e do cosseno de um angulo em um FPGA requer um alto custo computacional (uso
de séries de Taylor, algoritmo CORDIC ou Look-up Tables).

O sistema de controle baseado na técnica Takagi-Sugeno Fuzzy e os
controladores de modelagem interna oferecem precisdo elevada e robustez a variagdes
dos parametros da planta. A dindmica do sistema em malha fechada pode ser ajustada
simplesmente redefinindo a regido de D-estabilidade. Este tipo de controle permite,
adicionalmente, reduzir o nimero de malhas de controle (uma para a velocidade e outra
para a corrente no eixo d do MSIP) e implementar a lei de controle como uma rede
neural artificial, a qual aproveita adequadamente a capacidade de processamento
paralelo do FPGA.

Os resultados experimentais mostram que a técnica de demultiplexacao proposta
pode recuperar adequadamente a informagdo das correntes estatéricas e das saidas do

resolver.
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Para fechar a malha de velocidade, é necessario usar conversores A/D com uma
maior resolucdo (a partir de 12 bits), porque a amplitude dos sinais dos sensores de
corrente e posicao devem ser reduzidos para formar o sinal multiplexado. Um conversor
A/D de maior precisdo ¢ necessario para capturar pequenas variagdes dos sinais do
resolver.

Apesar do sistema de controle de velocidade ndo ter sido implementado nesta
Tese, devido ao problema da baixa resolu¢ao do conversor A/D, todos os conceitos
tedricos foram apresentados e os modulos necessarios para a implementagdo foram
desenvolvidos e testados com sucesso. Assim, sugere-se como trabalho futuro
implementar todo o sistema de controle no FPGA, usando conversores A/D de
resolugdo adequada para estimar a velocidade angular do motor. Adicionalmente,
propoe-se aplicar a multiplexacdo para controlar um motor de indugdo. Assim, pode-se
comprovar que a técnica de multiplexagdo no dominio da frequéncia pode ser aplicada

no controle de outros tipos de motores trifasicos.
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ANEXOS

ANEXO 1: Sensores de Posi¢ao na Fabrica¢ao de VEs e VEHs

Muitos fabricantes de VEs e VHEs ainda utilizam sensores de posi¢ao no
controle dos motores elétricos. Por exemplo, os seguintes VHEs utilizam um sistema de

controle de maquinas elétricas com sensor de posi¢do angular [8]:

e Toyota Prius (Toyota);
e Scape Hybrid (Ford);
e Accord Hybrid (Honda).

A alta poténcia elétrica consumida e os diferentes ambientes no qual um veiculo
transita produzem uma consideravel interferéncia (ruido) que afeta aos sensores destes
veiculos. O filtro pode reduzir o efeito do ruido. Porém, também introduz um atraso no
sinal que pode diminuir o desempenho do sistema de controle. Portanto, a fabricacdo de
VEs e VHEs requer sensores e controladores robustos. No entanto, a industria
automobilistica também exige que a relacdo custo/beneficio de cada componente de um
veiculo seja alta.

Um sensor de posi¢do rotativo ¢ um transdutor que permite medir a posi¢ao
angular de um sistema rotativo (por exemplo, o eixo do MSIP). Uma vez que o controle
de um MSIP ¢ feito por meio do controle da corrente nas suas trés fases, ¢ necessario
conhecer a posicao angular do eixo do motor para aplicar as técnicas de controle de
maquinas elétricas. Entre os sensores de posicao mais utilizados no VEs e VHESs, tém-se

[71]:
e Sensores por efeito Hall;

e FEncoders;

e Resolvers.
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Al.1. Sensor por Efeito Hall

O efeito Hall foi descoberto em 1879 por Edwin Hall. Este fendmeno explica o
que acontece quando um campo magnético ¢ aplicado ortogonalmente a uma superficie
metalica plana. Se uma corrente flui através de uma peca de metal, a tensao induzida
sobre o metal muda segundo a variagdo do campo magnético aplicado. A equacdo

(A1.1) permite calcular a tensdo gerada pelo efeito Hall.

IB

- Al.l
U tan qoNd ( )

sendo / a corrente, B o a densidade de campo magnético aplicado, go € a carga do
elétron, N ¢ a densidade de portadores, e d € o largura do condutor.

O sensor Hall ¢ utilizado para monitorar o fluxo de trés imas permanentes que
giram junto com o eixo do motor.

O sensor por efeito Hall ¢ pequeno, econdmico, robustos a umidade, vibragao e
poeira. Porém, o sensor por efeito Hall ¢ sensivel a mudangas de temperatura, e somente

pode medir campos magnéticos a uma distancia menor a 10 cm.

Al.2. Encoder

O encoder ¢ um transdutor de posicdo angular que conta ou reproduz pulsos
elétricos a partir do movimento rotacional de seu eixo. Converter movimentos rotativos
em impulsos elétricos de onda quadrada. O encoder gera uma quantidade exata de
impulsos por volta (360°). A frequéncia e desfasamento das ondas geradas dependem do
movimento do eixo do motor ao qual o encoder esta conectado. Este tipo de sensor pode
ser classificado em duas familias: incremental ou absoluto.

O encoder incremental fornece normalmente dois pulsos quadrados defasados
em 90° que sdao chamados usualmente de canal A e canal B. A leitura de apenas um
canal fornece somente a velocidade, enquanto que a leitura dos dois canais fornece
também o sentido do movimento. Um outro sinal chamado de Z ou zero também esta
disponivel e ele d4 a posicdo absoluta “zero” do encoder. Este sinal ¢ um pulso
quadrado em que a fase e a largura sdo as mesmas do canal A.

A resolucdo do encoder incremental ¢ dada por pulsos/revolucao (normalmente
chamado de PPR), isto €, o encoder gera certa quantidade de pulsos elétricos por uma

revolucao dele proprio (no caso de um encoder rotativo).
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A precisdo do encoder incremental depende de fatores mecanicos, elétricos e
ambientais, que sdo: erros na escala das janelas do disco, excentricidade do disco,
excentricidade das janelas, erro introduzido na leitura eletronica dos sinais, temperatura
de operacao e nos proprios componentes transmissores e receptores de luz.

O principio de funcionamento de um encoder absoluto e de um encoder
incremental ¢ bastante similar, isto ¢, ambos utilizam o principio das janelas
transparentes € opacas, com estas interrompendo um feixe de luz e transformando
pulsos luminosos em pulsos elétricos. O encoder absoluto possui um importante
diferencial em relagdo ao encoder incremental: a posi¢ao do encoder incremental ¢ dada
por pulsos a partir do pulso zero, enquanto a posi¢ao do encoder absoluto ¢ determinada
pela leitura de um codigo e este ¢ Unico para cada posicdo do seu curso;
consequentemente, os encoders absolutos nao perdem a real posi¢ao no caso de uma
eventual queda da tensdo de alimentagdo (até mesmo se deslocados). Quando voltar a
energia ao sistema, a posicao ¢ atua- lizada e disponibilizada para o mesmo (gragas ao
codigo gravado no disco do encoder) e, com isso, ndo se precisa ir até a posi¢do zero
para saber a sua localizagdo como ¢ o caso do incremental.

O codigo de saida ¢ utilizado para definir a posi¢cdo absoluta do encoder. Os
codigos mais empregados sdo o binario e o Gray. A codificagdo bindria pode ser
facilmente analisada. No entanto, o cddigo Gray ¢ mais robusto a falhas, porque
somente um bit diferen¢a duas leituras adjacentes.

A deteccao do movimento pode ser mecanico, Optico ou indutivo / magnético.

¢ O método mecanico consiste em usar escovas em contato com condutores
acoplado ao rotor. A principal desvantagem deste método e o desgaste
mecanico das escovas.

e O método otico consiste em utilizar um LED ou transmissor infravermelho
para enviar luz. No outro extremo, existe um receptor Otico. Informagao
digitalizada (sinais de onda quadrada) pode ser obtida diretamente de um
disco codificado que transmite ou interrompe a faixa de luz produzida pelo
LED. Atualmente, os encodes 6ticos fornecem muitas saidas digitais para
determinar a posi¢do inicial, velocidade e orientagdo do movimento. A
desvantagem deste método ¢ que o tamanho e a complexidade do encoder

devem aumentar para melhorar a resolugdo da leitura de posigao.
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e O método magnético consiste em usar uma fonte de fluxo magnético no lugar
de um LED. O fluxo ¢ detectado por um sensor de efeito Hall. A
desvantagem deste método ¢ que e fontes externas de fluxo magnético podem

interferir com a leitura do sensor.

Al.3. Resolver

O resolver ¢ um sensor de posicdo rotativo analdgico que esta baseado no
principio da maquina bifésica ou transformador rotativo. Sua estrutura ¢ mostrada na
Figura A1.1. O sensor resolver ¢ robusto as interferéncias eletromagnéticas, variagdes
de temperatura e umidade.

O resolver ¢ constituido por um eixo rotativo (rotor) com um enrolamento
primario e uma carcaga estaciondria (estator) com dois enrolamentos secundarios
defasados de 90°. Quando o enrolamento primario é excitado com uma tensdo senoidal
ve(?), tensdes alternadas vy(¢) e v.(f) s@o induzidas nos enrolamentos do estator, segundo

as seguintes equacoes [72]:

v,(t) =a,cos(w,t) (A1.2)
v.(t)=k,a, (sen(@)cos(a) 1) 4 Onll) A0 cos(f)sen(w, t)J (A1.3)
v.(t)=k,a (cos(@)cos(a) t) 4+ &l @, (1) sen(f)sen(w, t)j (A1.4)

Enrolamento
de excitagdo |
ve(t) \H/ E '/ Yot
Transformador ]
) ! Enrolamentos
rotativo ve(b) .
; de saida

Figura Al.1. Estrutura do sensor resolver.
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Sendo:

e a, :amplitude de excitagdo;

e @, :frequéncia angular da excitagdo;

e ®, :velocidade mecanica;

e k. :relagdo entre o numero de espiras dos enrolamentos do estator
com o rotor;

e @ :posicdo angular do rotor.

A excitagdo do resolver possui uma frequéncia entre 1 at¢ 10 kHz [72].
Geralmente, a velocidade mecénica ¢ muito menor que a frequéncia de excitagdao do

resolver (@, << @,). Portanto, as equagoes (1.3) e (1.4) podem ser simplificadas:

v.(t) =k,a,sen(O)cos(w,t) (A1.5)
v (t) = k,a,cos(6)cos(w,t) (A1.6)

As equacdes (Al.5) e (Al.6) indicam que a informa¢do da posicdo angular
encontra-se modulada em amplitude.

A obtencdo da posicao angular a partir dos sinais do resolver convencionalmente
era efetuada por um equipamento chamado conversor resolver a digital (CRD) [73]. A
estrutura do CRD ¢ mostrada na Figura A1.2. A medicao do angulo esta baseada em um
sistema de rastreamento em malha fechada. Em primeiro lugar, os sinais vy(?) € v.(¢) sdo

multiplicados pelo cosseno e seno do angulo estimado 6., respectivamente:

Vs(t) —> X [« c0S(0cst) [
€calt Ceclt
(t) Derflodulador (t) R J‘ | veo
) sincrono
A
() —
ve(t) /¥ X vel® Y
'y contador
sen(0cq) |« l —> O

Figura A1.2. Estrutura do conversor resolver a digital.
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u, (£) = cos(6, v, (1)

(AL.7)
=k,a,sen(0)cos(8,,,)cos(w,t)

u, (1) = sen(6,)v, (1) ALS)
=k,a, cos(6)sen(b,,, )cos(w,t)

O erro eq4(?) ¢ definido como a diferenga entre os sinais u;(f) e ux(f). Aplicando

propriedades trigonométricas, tem-se:

e, () =u, () —u, (1)
=k,a,sen(8)cos(0,

St

=k,a, (sen(@)cos(@ ,)—cos(f)sen(b ,t))cos(a)et)

est es

=k,a,sen(0 -0, )cos(w,t)

Jeos(@,t) —k,a, cos(@)sen(8,, )cos(@,1) (A1.9)

Um demodulador sincrono utiliza o sinal de excitacdo v.(f) para demodular

ecq(?). O resultado deste processo ¢ a obtencdo do erro e .(¢):

e.(t)=ksen(0-0,,) (A1.10)

A integral do sinal e.(f) alimenta a um oscilador controlado por tensdo (VCO).
O VCO controla um contador cuja saida ¢ a posi¢do angular estimada (6,). Esta malha
fechada faz que e .(¢) tenda a zero. Desta maneira, 6, ¢ uma boa aproximagao da posi¢cdo

angular real.

e.()»>0 = 6,—->0 (A1.11)

O CRD fornece uma leitura da posi¢do angular com elevada precisdo e rejeicao
de ruido. Nao obstante, o custo elevado do CRD motiva a procura de substitutos deste
equipamento.

Geralmente, tais sistemas substitutos estdo baseados em malhas de
realimentacdo, onde o VCO e o demodulador sincrono sdo substituidos por reguladores
lineares (como o regulador PID). Outras técnicas utilizam demoduladores para obter o
seno e o cosseno do angulo, e depois utilizar fun¢des trigonométricas inversas para

calcular a posi¢ao angular do motor.
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A Tabela Al.1 mostra uma comparacdo entre os sensores resolver, encoder e de
efeito Hall [71]. Pode-se observar que o resolver € o sensor que fornece mais vantagens
na fabricacdo de VE e VHEs. Adicionalmente, as oscilagdes do torque eletromagnético
do MSIP sao menores quando o resolver ¢ utilizado [71]. Portanto, o resolver ¢ usado

nesta Tese de Doutorado.

Tabela A1.1. Comparagdo entre os tipos de sensores de posicao rotativos empregados

nos VEs e VEHs.
Pontuacio
Especificacao Resolver Sen.sor por EnCOflfzr
efeito Hall magnético

Custo 6 10 8
Robustez ante IEM 20 8 9
Baixa complexidade 12 12 9
Facilidade de montagem 12 9 3
Resolugao 16 4 16
Robustez 20 20 15
Uso 10 10 6
Total 96 73 65
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ANEXO 2: Redes Neurais Artificiais

Uma rede neural artificial (RNA) ¢ um sistema de processamento paralelo
constituido pela conexao de unidades simples chamadas neurdnios. Seu objetivo € obter
as vantagens no processamento de informacao do cérebro humano, através de modelos
matematicos da sua estrutura e de seu funcionamento [74].

Entre as vantagens do uso de RNAs no processamento de informacgao, tém-se:

e (Capacidade de generalizagdo, interpolacdo e extrapolagio;

e Robustez a ruido;

e (Capacidade de processamento paralelo de informagao;

e Possibilidade de se utilizar uma grande variedade de diferentes topologias;

e Diferentes ferramentas computacionais facilitam o projeto das RNAs.

A forga de processamento de uma rede neural reside na topologia e as conexoes
entre os neurdnios. De maneira andloga ao cérebro humano, a rede deve ser treinada
para obter conhecimento e gerar respostas adequadas. A base das redes neurais
aplicadas na engenharia ¢ o modelo do neurdnio artificial [74], cuja estrutura ¢
apresentada na Figura A2.1.

Ha trés elementos basicos em um neurdnio artificial:

e Um conjunto de sinapses de conexao, caracterizados por um peso ou for¢a. O
sinal x; ( = 1, 2, ... m), na entrada da sinapse j, ¢ ligado ao neur6nio k e
multiplicado pelo peso sindptico wyy;

e Um somador, para somar os sinais de entrada ponderados pelos pesos

sinapticos. Geralmente ¢ considerado um termo chamado bias (bx), o qual

aumenta ou diminui a entrada da fung¢ao de ativagao;

X —> Wkl flu) — yx

Figura A2.1. Estrutura do neur6nio artificial.
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e Uma fun¢do de ativagdo f{uy), que modela os processos internos no neuronio.

A tabela A2.1 mostra as funcdes de ativagao mais utilizadas.

Os neurdnios artificias podem ser ligados seguindo diferentes padrdes, o que
influi no treinamento e comportamento da rede. Em geral, podem-se identificar trés

classes de arquiteturas:

e Redes de camada tunica: Estas redes t€ém a estrutura mais simples. Cada saida
¢ calculada por um tnico neuronio. Todos os elementos da rede recebem as
mesmas entradas. Seu poder de processamento ¢ limitado;

e Redes com multiplas camadas: Nesse tipo de rede, existem uma ou mais
camadas ocultas. A presen¢a destas novas camadas fornece a rede neural
uma maior capacidade de analise dos dados;

e Redes recorrentes: Nestas redes existe pelo menos um lago de realimentagao
de valores prévios da saida. Estas redes geralmente sdo utilizadas em sistemas

onde deve ser considerada a evolugdo temporal dos dados.

Tabela A2.1. Fungdes de ativacdo usadas em redes neurais artificiais

Funcgao de ativagao Férmula
Limiar (hardli ) I, seu, 20
imiar u, )=
(hardlim) ¢ 0, seu, <0
Linear Sw)=u,

0, seu, <—a

Linear com saturagio fu,)= u, se-asu, <a
L, seu, 2a
Sigmoide (logsi )= ———
igmoide (logsig) =10 oxp (i)
Tangente hiperbolica fu,)= exp(u; ) —exp(—u,)
(tansig) Y exp(u,) +exp(-uy)
Radial f(u,) =k exp(kyu;)
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Para que uma rede neural gere as saidas adequadas e tenha um desempenho
otimo, ela deve ser treinada a partir de exemplos, utilizando um algoritmo de
aprendizagem. Tal processo consiste no ajuste dos pesos sindpticos de cada neurdnio da

rede. Podem-se mencionar cinco regras basicas de aprendizagem:

e Aprendizagem por correcao de erro: Os pesos sinapticos sao atualizados para
minimizar o erro entre a saida desejada e a estimada pela rede neural;

e Aprendizagem baseada em memoria: Os exemplos sdo armazenados
explicitamente em uma grande memdria;

e Aprendizagem hebbiana: Baseada nas conexdes sinapticas bioldgicas. Dentro
da rede neural, se dois neurdnios sdo ativados constantemente e
sincronamente, entdo a forca daquela unido (peso sindptico) entre elas ¢
aumentada. Caso contrario, tal forga ¢ enfraquecida ou eliminada;

e Aprendizagem competitiva: Os neurdnios da rede competem entre eles para
se tornar ativos. Somente um Unico neurénio pode estar ativo em um
determinado instante. Tal caracteristica ¢ a principal diferenca com a regra de
aprendizagem hebbiana;

e Aprendizagem de Boltzmann: Método de aprendizagem estocéstico. O
objetivo € ajustar os pesos sindpticos para que a rede modele corretamente

padrdes de entrada de acordo com uma distribui¢do estatistica de Boltzmann.

Por outro lado, existem trés maneiras como o ambiente influi no treinamento da

rede (paradigmas de aprendizagem):

e Aprendizagem supervisionada: Um sistema supervisor fornece a resposta
Otima desejada para um determinado vetor de treinamento de entrada. Os
pesos sao atualizados em fungao do erro entre a saida desejada e a estimada;

e Aprendizagem nao supervisionada: Em substituicdo do supervisor, sdo dadas
condi¢des para medir a qualidade da representagdo que a rede deve aprender,
e os parametros da rede sdo otimizados de acordo com tais medidas;

e Aprendizagem por refor¢co: um sistema critico refor¢a as agdes que melhoram

o desempenho da rede. A rede aprende relagdes causa-efeito.
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ANEXO 3: Técnicas de Estimacao de Velocidade para o MSIP

Na sequéncia, serdo explicadas diferentes técnicas utilizadas na estimagao da

posi¢ao angular e/ou velocidade do MSIP [31], [75].

A3.1. Estimacio baseada no Monitoramento de Tensoes e Correntes

E a técnica de estimagdo mais simples. As equagdes de um MSIP com polos nio

salientes (L;= L;= L) no sistema de referéncia estaciondrio (/) sdo:

di
v, =ri, +L & —k,m, sen(6,) (A3.1)
dt
. di,
vy =i, +Lz+kea)m cos(d,) (A3.2)

sendo k. a constante da forga eletromotriz. A partir destas equagdes, as componentes da
FEM do MSIP podem ser estimadas da seguinte maneira:
. di

e,=v, —ri, + L—=
dt (A3.3)

~—k,w, sen(d,)

. di,
= — =+ _—
Ve T dr (A3.4)

~—k,w, cos(0,)

A~

€p

O angulo elétrico pode ser obtido aplicando fungdes trigonométricas inversas:

0, =tan” [—f—aj (A3.5)

A velocidade mecanica pode ser obtida da seguinte maneira:

= S A3.6
W, =nw, 7 ( )

A técnica pode também ser aplicada ao MSIP de polos salientes. Esta técnica ¢
simples de implementar, mas ¢ sensivel a variagdes dos parametros do motor.
Adicionalmente, a estimacdao ndo € possivel para baixas velocidades, porque a FEM ¢
pequena. Nesse caso, geralmente se usa um algoritmo de arranque de malha aberta, e

depois de atingir uma velocidade alta, usa-se o estimador descrito anteriormente.
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A3.2. Estimacao pelo Calculo do Fluxo Enlacado
Esta técnica esta baseada no calculo do vetor fluxo enlagado no sistema de
referéncia estaciondrio (af): Ags = [Aa ﬂ,ﬁ]T. As componentes deste vetor podem ser

calculadas através das seguintes equagoes:

Ay = [, —ri, )t (A3.7)
Ay = [y —ri)dt (A3.8)
Considerando que
v, = vb\/—gvc (A3.9)
v, = Vb\/_gvc (A3.10)
Tem-se:
A, = j {(V"T_v")—ria}dt (A3.10)

Ay = (v, +v,) +—r(i, +2i,)]dt (A3.11)

1
5l
A posicao do vetor espacial do enlace de fluxo pode ser obtida através da

seguinte formula:

0, = tan™ [%J (A3.12)

B

Com o angulo do vetor de fluxo enlagado, ¢ possivel controlar as correntes de
fase a serem impostas ao motor.
Este método pode ser aplicado para MSIP e para motores de inducao. Nao

obstante, o método possui as seguintes desvantagens:

e O método depende da precisao dos sensores de tensdo e corrente;
e E pouco robusto quanto a variagdes dos pardmetros dom MSIP. Isto pode
produzir um desalinhamento do sistema de coordenadas;

¢ A integracao pode dar problemas para baixas frequéncias.
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A3.3. Estimacao através dos Efeitos Geométricos e de Saturacao

Este método ¢ aplicavel em MSIP com polos salientes, ¢ também depende da
variacdo da indutancia devido ao efeito de saturacdo magnética, e da diferenca entre as
indutancias de eixo direto e quadratura.

Utilizando as equagdes (2.4), (2.5), (2.16) e (2.17), e considerando uma

frequéncia de chaveamento alta, tem-se:

L +L,
L +15L,=— 5 (A3.13)
L —-L
L,="2 " (A3.14)
3
A equagdo de tensdo por fase do MSIP ¢:
vo=ri +L. Yo (A3.15)
“odt

sendo Ly, = Lys — Lap © e, € a forga contra eletromotriz na fase a. Repetindo esta

metodologia, tem-se:

L +L, L —L,
L,=L,,—-L,=—" 5 + 3 [cos(260,)—cos(26, —27/3)]  (A3.16)
L +L, L —L,
L,=L,—L, =—" 5 + 3 [cos(26, +27/3) —cos(20,)] (A3.17)
L +L, L —L,
L.=L,—-L, 6 =— 3 + 3 [cos(20, —27/3) —cos(26, +27/3)] (A3.18)

O célculo de L, pode ser efetuado a partir da equagdo (A3.15), sendo:

e =k 92 (A3.19)
di

sendo k, a constante da forga eletromotriz. Uma tabela de consulta (Look-Up Table em
Inglés ) pode ser usada para estimar o angulo elétrico 6, a partir das indutancias Ly,, Ly,

Lge.
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A3.4. Estimacao por Injecdo de Sinais de Alta Frequéncia
Uma técnica muito utilizada € a injecdo de sinais de tensdao ou corrente de alta
frequéncia conjuntamente a alimentagdo da maquina. Para a compreensao deste método,

considera-se o seguinte modelo do MSIP no sistema de referéncia estacionario:

{V“} = rr"‘ }ia + 1{%} (A3.20)
Ve bp " dt| 9

7 =L, (0 " cos(f.) A3.21
¢ﬂ - aﬂ( e) i/; +¢ Sen(He) ( 3. )

L (0)= L—ALcos(26,) —ALsen(26,) 320
wp(0) = —ALsen(26,) L+ ALcos(26,) (43.22)
L=05(L, +L,) (A3.23)
AL=0,5(L, —L,) (A3.24)

Se Ly # L, € possivel estimar a posigdo angular do eixo do MSIP ao combinar as

tensdes de alimenta¢do convencionais com sinais senoidais de alta frequéncia v,py =

Vaar Aaigd
Vo = V. sen(@,?) (A3.25)
Vg =V, cos(@,1) (A3.26)

A frequéncia (aproximadamente 1 kHz) e a amplitude (aproximadamente 10V)
sao escolhidas para obter boas estimativas da posi¢do angular sem aumentar
significativamente as distor¢do harmonicas nas correntes estatoricas. Combinando as

equacdes (A3.20), (A3.21), (A3.25) e (A3.26), tem-se:

% dL (0 i i
{ ahf} :(r[2 () 8)]{“’“}& +Laﬁ(0e)i{“hf}
Y iy dt Lons dt| iy

d ia
~ Laﬂ(ee)_|: hf:|

dt | iz,

(A3.27)
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sendo I, a matriz identidade. O vetor de corrente estatdrica I, possui trés componentes:
Uma componente de alta frequéncia que gira no mesmo sentido que o vetor de tensdo de
alta frequéncia v,g,, uma componente que gira no sentido oposto, € uma componente de

baixa frequéncia:

Iaﬂ = icpe.j(%t_ﬂ/z) + icnej(_WCtJrQEJrﬁ/Z) + iaﬁibaixaifrequencia (A328)
= V.l A3.29
ZCP_(L2_AL2)a)c ( . )

V.L
= (A3.30)

Loy 2 2
(L -AL )0, —2w,)

sendo @, a derivada do angulo elétrico. S6 uma destas trés componentes possui
informac¢do do angulo elétrico do motor. Um algoritmo de processamento de sinais €

necessario para capturar tal informagao.

A3.5. Filtro de Kalmam Estendido
O filtro de Kalman ¢ um algoritmo recursivo que ¢ utilizado para estimar os
estados de um sistema, baseando-se no conhecimento dos sinais aplicados a sua entrada,

na medicao de saida e do modelo da planta. Considera-se o seguinte sistema nao linear:

x(k+1)= flx(k), u(k), v(k)] (A3.31)
(k) = h[x(k), w(k)] (A3.32)

No primeiro lugar, o sistema deve ser discretizado e modelado da seguinte

maneira:

x(k + 1) = A(k)x(k) + B(k)u(k) + v(k)

(A3.33)
y(k) = H (k)x(k) + w(k)

sendo x(k) o vetor de estados no instante k, u(k) o vetor de entrada, y(k) o vetor de saida,
v(k) o ruido do processo (devido a imprecisdes do modelo), w(k) o ruido de medida
(ruido nos sensores). As matrizes de covariancia de v(k) e w(k) sao Q@ ¢ R
respectivamente. As matrizes A(k) e H(k) sdo as matrizes Jacobianas das derivadas

parciais de f'e h referente a x, respectivamente:
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U (k)

Ay (k) = ox, (k) [x(k), u(k), 0] (A3.34)
B Ohy;, (k)
H;, (k)= ax (k) [x(k), 0] (A3.35)

A estimagdo do vetor de estado )Ao(k) ¢ efetuada através do seguinte processo

iterativo:

X (k)= A(k)x(k —1)+ B(k)u(k —1) (A3.36)

P (k)= A(k)P(k-1)A" (k)+0O (A3.37)
K(k)=P (k)H" (k) [H(k)P (k)H" (k)+R]"' (A3.38)
x(k)=x"(k)+ K(k)[y(k)— H(k)x (k)] (A3.39)
P(k)=[I1—-K(k)H(k)|P (k) (A3.40)

sendo P(k) a matriz de covariancia, K(k) o ganho de Kalman, enquanto que §c_(k) e
P (k) sdo as estimativas do vetor de estado e da matriz de covariancia a priori. O
algoritmo deve ser inicializado escolhendo valores adequados de .»A«(O), P0),Re Q.

No caso de controle do MSIP, existem diferentes formas de definir o vetor de
estado e o vetor de entrada. Isso define as matrizes do modelo. Contudo, analisando-se
as equacgdes, verifica-se que nenhuma variagcdo nos parametros do motor ¢ compensada
pelo filtro. Outras técnicas devem ser utilizadas para aumentar a robustez deste

estimador.

A3.6. Estimac¢do por Modos Deslizantes

O estimador de modos deslizantes ¢ um sistema de estrutura variavel: a sua lei
de controle ¢ mudada deliberadamente durante o processo de observagdao de acordo com
algumas regras, que dependem dos estados do sistema.

A estrutura do observador por modos deslizantes para o MSIP ¢ amostrada na
Figura A3.1. O estimador consiste em um observador de corrente, um filtro passa-

baixas e uma etapa de céalculo do angulo elétrico.
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Va(t) —= 1/L > I/s — 2z  Filro €t
- "| passa-baixas

sign g o r/L —0—{@

A 0
i(x(t) 4_’ ~

+ Equagdo <—e—> Equacao

k| (A346) «—e— (A345) %0
vp(t) = VL = ) Us
sign [—=(_J=— 1/L
A N ) Filtro
1(t o
ip(t) — (= p zp(t) | Passa baixas ex(t)

Figura A3.1. Estimador de modos deslizantes.

O observador de corrente consiste em um estimador baseado nas equagdes do
modelo do MSIP. O estimador ¢ realimentado por um controlador tipo bang-bang que
esta alimentado pela diferenga entre as correntes estimadas do motor e as correntes reais
no sistema de referéncia afl. A dindmica do estimador ¢ representada através das

seguintes equagdes:

d%zz(t) =-pl O+ %Va @ —kfmsign(ll (1) =i, (D) (A3.41)
di, (t) A 1 koo
" =—%lﬁ(l‘)+Zvﬂ(f)—TSlgn(lﬂ(t)—lﬁ(t)) (A3.42)

sendo £, o ganho do estimador. Como resultado, dois sinais z(f) € z4(¢) sdo obtidos:

z,(t) =k, .sign(i, (1)) (A3.43)

z,(t) =k, .sign(i, (1)) (A3.44)

Aqueles sinais estdo conformadas pelas estimativas das forgas contra
eletromotrizes e(f) € ex(t) mas ruido de alta frequéncia. O filtro passa baixas elimina
aquele ruido de alta frequéncia, sendo possivel obter as estimativas das forgas contra

eletromotrizes.
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O angulo elétrico pode ser obtido da seguinte maneira:

0.(t)=n6(t) = tan™ (i g ;J (A3.45)
B

A equagdo (A3.46) permite calcular o ganho do estimador por modos deslizantes

(km):

k,, >max(|e, (1)

e, (1)) (A3.46)

b

A3.7. Estimacao baseada em Técnicas de Inteligéncia Artificial

Atualmente, técnicas de inteligéncia artificial como as redes neurais artificiais
(RNA) e a logica difusa (Fuzzy Logic em Inglés) estdo sendo utilizadas na estimacao da
posicao angular e velocidade do MSIP e outros motores trifasicos. Estas técnicas podem
trazer varios beneficios na estimacao de velocidade, pois tém a facilidade de atuar em
sistemas nao lineares ou em casos onde o modelo matematico ¢ de dificil obtencao.

As RNAs podem ser utilizadas para implementar uma fun¢do ndo linear da
posicdo angular ou velocidade em fun¢do de pardmetros de entrada (tensdes, correntes,
fluxos, parametros elétricos, etc.). Outra possibilidade, ¢ que a RNA calcule os ganhos
dos estimadores apresentados anteriormente.

Por outro lado, a logica difusa permite representar o comportamento de um
sistema utilizando uma linguagem semelhante & humana. E possivel representar a
dinamica da planta ou do estimador através de sentencias SE-ENTAO.

As capacidades de interpolacdo, extrapolacdo e robustez a ruido faz as técnicas
de inteligéncia artificial ferramenta muito uteis no controle de maquinas trifasicas sem

sensores de posi¢ao.
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