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RESUMO

CONTROLE DISCRETO EM TEMPO REAL DO MOTOR DE INDUCXO

0O objetivo desta Dissertacfio € investigar o
controle discreto do motor de indu¢fo para aplicagdes em tempo
real. S3o desenvolvidos modelos discretos do motor de induci3o
alimentado por inversor de tensfo nos quais as tensdes estatdricas
s3do substituidas por larguras de pulso de comando de brago de
inversor equivalentes. Aspectos de erro de discretizag3o e
frequéncia de amostragem sao examinados detalhadamente. A
estabilidade numérica dos modelos € investigada através da técnica
de lugar de raizes discreto de modo a estabelecer os limites

tedricos de validade dos mesmos.

Usando o modelo discreto, uma estratégia de
controle por tempo de estabelecimento finito - uma amostra &
~frente para as correntes estatéricas -3 desenvolvida. A

estabilidade do controlador de corrente é& examinada no plano Z e a
sensibilidade a variagcdes paramétricas & verificada. Um observador
de fluxo rotérico de ordem reduzida utilizando apenas amostras de
corrente e velocidade é projetado no dominio discreto.0Os pdlos do
| observador s%o posicionados de maneira a obter um observador

robusto para variac®es da resisténcia rotdérica.

0O controle por campo orientado direto do motor de
induc%oc & simulado para checar a validade dos controladores
propostos. A simula¢f%o completa inclue o controlador de corrente
com resposta "deadbeat", observador de fluxo e controladores
"deadbeat" de fluxo e velocidade. Os resultados de simulacio sio
satisfatdrios. Aspectos de implementagio em tempo real do

algoritmo de controle sio examinados.



ABSTRACT

REAL TIME DISCRETE CONTROL OF INDUCTION MOTOR

The objective of this Dissertation is to
investigate discrete control of induction motor in real-time
control applications. The discrete models of VSI fed induction
motor are developed in which stator voltages are replaced by
equivalents pulse inputs and the aspects of error and sampling
frequency are critically examined. Numerical stability of the
models is investigated using discrete root-locus technigque to

establish the theoretical limits of the models.

il Using the discrete model, one—-sampling—-ahead
deadbeat control of the stator currents is developed. The deadbeat
controller stability is examined in Z-plane and parameter
sensitivity of the controller is verified. A reduced order rotor
flux observer using only current and speed signals is designed in
discrete domain. The observer poles are positioned in such a
manner so as to make the observer robust against rotor resistence

variations.

The direct field oriented control of induction
motor is simulated to check the wvalidity of the proposed
controllers. The complete simulation includes stator current
controller with deadbeat response, rotor flux observer, and
deadbeat velocity and flux controllers. The results of simulation
are very satisfactory. The aspects of real-time implamentation of

the control algorithm are examined.
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CAPITULO 1 - INTRODUCAO GERAL

Recentemente, os processadores digitais de sinais
(DSP) tém sido extensivamente usados na area de acionamentos de
motores, tendo em wvista que a alta velocidade de computagao
permite a execuscido de sofisticados algoritmos de contreole,
incluindo modelamento, estima¢do e identificacido. Normalmente a
metodologia de projeto de sistemas de controle discretoc € baseada
em técnicas de modelamento dos sistemas no dominic continuo.
Porém, para um melhor aproveitamento dos potenciais dos,
controladores digitais, estes devem ser projetados baseados
diretamente nos modelos discretos. A implementag¢io de sistemas de
controle moderno usando DSP requer um exame previo de aspectos
tais como estrutura dos algoritmos de controle, discretizacao,
atraso de computacio, aritmética utilizada, estrutura dos

controladores e precisiao numerica. (Hanselmann [1]).

A atual tendéncia no projeto de acionamentos de
motores € a eliminacao de sensores (Ex: velocidade, fluxo) atraves
de técnicas computacionais de estimagdo de estados (Kortum [2]).
Em geral, & andlise e o projeto dos sistemas de acionamento sao
baseados nos seguintes métodos: posicionamento de pdlos, controle

linear guadratico, desacoplamento e controle "deadbeat".

Avancos em dispositivos semicondutores de poténcia
tais como GTO0's, MOSFET's, SIT's e Transistores Bipolares, tornou
possivel o projeto de conversores de alta frequéncia, (alguns
KHz), necessaria para a implementagio das estratégias de controle

moderno (Bose [3]).

0O objetivo desta dissertag¢io € a analise, projeto €
simulacio dos controladores digitais baseados em modelos discretos
para acionamento de motor de indug¢io, usando técnicas de controle

"deadbeat"” e estimagio do fluxo rotdérico.

0 modelamento do sistema motor de inducac =

Inversor de tensio requer descrigao matematicsa de cada



[4] descrev

cor“iguracao topologice do sistems chaveado. Verghese

m

um metodo generalizado para analise de circuitos chaveados gue
permite obter a matriz de transicloc de estados do sistema. Esta
técnica e uUtil para analises rigorosas de estabilidade e de regime
permanente de conversores chaveados tais como conversores de

ressonancia (Elbuluk [5]) e inversor de corrente (Shinohara [&6]).

Quando a freguéncia de chaveamento do conversor é
elevada, simplificagcdes no modelamento podem ser adotadas de
maneira & reduzir o volume de calculo envolvido. Itoh [7] mostra
para um conversor PWM gue, se a freguéncia de chaveamento €
elevada, o trem de pulsos de entrada pode ser substituido por uma
senolide eqguivalente. Numa abordagem diferente, Kawamura [81]
desenvolve um modelo de estado discreto para um conversor chaveado
de tal modo gue a entrada em tensao € substituida por uma largura
de pulso equivalente. Assim, um modelo linear discreto do sistema

€ obtido.

0O presente trabalho € organizado da seguinte
maneira:

O capitulo II +trata do modelamento discreto do
motor de indug¢l3o. Para o calculo da matriz exponencial diversos
métodos tém sido descritos na literatura (Moler [?], Plant [10],
Rao [11]), sendo muito popular o usc da séerie exponencial
truncada. Através de algumas simplificacdes, neste trabalho, o
sistema original de qguarta ordem € reduzido a dois subsistemas de
segunda ordem e uma f&rmula fechada para o calculo da matriz
exponencial & obtida. Um estudo de estabilidade numérica € feito
visando estabelecer os limites de validade do modelo proposto.
Diversas técnicas para © estudo de estabilidade numéerica de
operadores de integracio tém sido descritas (Beale [123, L[13] e
[14], Laub [15]). Neste trabalho, anidlise de estabilidade numerica
é feita através do estudo da posic¢io dos autovalores do sistema no

plano complexo Z.

No capitulo I11, uma estratégia de controle

"deadbeat" das correntes estatéricas € desenvolvida. 0O controle de



corrente em 1nversores de tensac pode ser fei1to de diversas
maneiras. Brod [16] estuda o© dgesempenho dos controladores de
corrente por histerese, por comparagio com rampa € preditivos.
Rowan [17] analisa os controladores de corrente proporcionais -
integrais (PI's). Os controladores Pl's e por comparacgldoc com rampa
apresentam erro em médulo e fase ma corrente controlada dependente
da freguéncia de operac¢ao. 0s controladores por histerese tém bom
desempenho, desde que a frequéncisa de chaveamento seja elevada. Em
motores de inducdo de potencia elevada o desempenho destes
controladores € comprometido, Jja gue a freqquéncia de chaveamento
deve ser baixa devido as limitagdes dos dispositivos
semicondutores, ©o que resulta num nivel de "ripple" elevado. Um
regulador de corrente capaz de impor uma resposta em malha fechada
"deadbeat" foi investigado por Kawamura [1B]. 0 controlador de
corrente desenvolvido neste trabalho ¢ do tipo preditivo, que
garante uma frequéncia de chaveamento fixa. Este controlador e
desenvolvido usando a técnica de Tempo de Estabelecimento Finito
Uma Amostra a Frente - TEFUAF ("deadbeat one-sampling-ahead").
Este tipo de controlador caracteriza-se por forgar a corrente
estatdrice a ser igual a referéncia a cada instante de amostragem,
permitindo obter baixo nivel de "ripple"”, mesmo  em baixas

frequéncias de chaveamento.

0 controlador de corrente TEFUAF desenvolvido
faz uso de realimentagcio de estados (fluxo rotérico e corrente
estatdrica). Visando suprir esta necessidade, o capitulo IV trata
do projeto de um observador de fluxo rotérico de ordem reduzida
robusto para variacdes de resisténcia rotérica. 0O observador é
formulado de maneira a usar apenas sensores de corrente e

velocidade.

No capitulo L7 I atraveés da técnica de campo
orientado direto (Bose [19]), um sistema de acionamentoc para o©
motor de inducioc € desenvolvido incorporando controladores de
velocidade e de fluxo rotérico baseados na técnica TEFUAF. O
controlador de velocidade €& projetado de maneira a 1incluir a

estimacio do conjugado de carga, permitindo obter um desempenho de



alta qgualidade. Foram efetuadaz =imulacdes computacionais de
diversos regimes transitorios para o© sistema de acionamento
completo, incluindo regulagao de corrente por TEFUAF, observador

de fluxo rotdérico e controladores TEFUAF de fluxo e velocidade.

No capitulo VI as estrategias desenvolvidas nos
capitulos anteriores saoc sumarizadas num algoritmo de controle em
tempo real para acionamento do motor de indugido. Um estudo de
esforgco computacional € efetuado e consideragdes sio feitas de
maneira a reduzir o tempo de processamento do algoritmc de

controle.

No capitulo VII as conclusdes gerais deste trabalho
sio derivadas, destacando as principais contribuigdes e sugestdes

para pesquisas futuras.



CAPITULO I1 - MODELO DISCRETO DO MOTOR DE INDUCAO

2.1 - INTRODUCAO

Neste capitulo dois modelos discretos, um
simplificado e outro aprimorado, sao desenvolvidos para descrever
matematicamente o motor de inducdo trifasico tipo ‘'gaiola"
alimentado por inversor de tensao, visando & sua aplicagaoc no

comando numeérico do sistema em tempo real.

Un estudo do erro envolvido na discretizacao e
feito de maneira a possibilitar uma escolha criteriosa do periodo

de amostragem das variavelis do sitema.

0O estudo de estabilidade numérica dos modelos
propostos € efetuado visando estabelecer os limites tedricos de

validade dos mesmos.

2.2 = MODELO CONTINUO DO MOTOR DE INDUCAO

Para descrever matematicamente o motor de inducao
trifasico tipo "gaiola" alimentadoc por inversor de tensao (Fig.

2.1) foram adotadas as seguintes hipdteses simplificatdérias:

€i) Enrolamentos trifasicos simetricamente distribuidos;
(ii) rotor e estator perfeitamente cilindricos;
(ix1) distribuicio de forga magnetomotriz no entreferro suposta

senoidal (despreza—-se o efeito de saliéncias, ranhuras e

bordas) ;

(iwv) despreza—-se perdas no ferro e correntes parasitas;
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Fig. 2.1 - Motor de Inducao Trifasico alimentado por Inversor de

Tensao.



(vi)

materiailis magneticos com caracteristica E-H line

LiT]
n

saturacac naoc e consideradal;

alimentagcio trifasica sem neutro (soma das correntes de

fase igual a zero).

A partir destas hipdteses simplificatdrias pode-se

formular o modelo de estado do motor de indugio.

0O modelo adotado

& descrito em termos de correntes estatdricas e fluxos rotdricos

num sistema referencial fixo no estator

(coordenadas d,qg):

DIs = Ri.Is + (Rz2.I - Wi.J)Fr + (1/ois)Vs (2.1a)
DFr = Ra.Is + (Re.I - Wz.J)Fr (2.1b)
onde,
Ri = —(Rs/ols + (1 - o)Rr/oLr) (2.2)
Rz = MarRr/olslLr> (2.3)
Rs = RrMsr/Lr (2.4)
Re = —Rr/Lr (2.5)
Wi = (Mar/olslr)Wr (2.6)
Wz = —Wr (2.7)
© =1 - Mer-/LelLr (2.8)
D = dsdt (2.9)
1 = [‘ °] (2.10)
o i
J = [" "] (2.11)
1 o



Is = [Isd 1Isg]" (2.12)
t

Fr = [Frd Frqgl 2 15)
t

¥s = [Vsd Vsgl (2.14)

As grandezas bifasicas se relacionam com as

grandezas trifasicas atraves da transformaciao conservativa:

Xidui = CTsrsiX(abe) (2.15)

Xiabel = [Terz) Xidn) (2.16)
1 -1/2  -1/2

[Tarz] = 2/ 3 (2.17)

0 ¥3I/z -¥3/2

Como © motor e alimentado por inversor de tensao
trifasico, para objetivos de controle € desejavel obter um modelo
matematico gque descreva a dinamica do sistema em termos de
entradas facilmente controlaveis, no caso as tensdes de brago do
inversor. As tensdes de fase se relacionam com as tensdes de brago

atraveés da transformacio fase—-neutro:

Vs(abc) = [Tnrsel¥Yn(abc) (2Z.18)
onde,
2 =1 =1
[Trse] = (1/3) |-1 2 =3 {2.19)
-1 -1 Zz
Assim, utilizando Egqg. {2.18) e Eq. (219, as
equacdes (2.1a) e (2.1b) podem ser reescritas de maneira

equivalente em termos das tensdes de brago do inversor:

DIs = Ri1.Is + (R2.I — Wi1.J)Fr + (1/0lLe)V¥n (2.20a)

m



DFr = Ka.Is + (Re.I - W2.J)Fr (2.20b

onaes,

Vn = Vn(dq) = [Vnd Vng]" (2.21)
A semelhan¢ca entre Eq. (2.1a) e Eq. (2.20a) deriva

do fato que a transformagio trifasica-bifasica € invariante frente

a0 produto com a transformagido fase—-neutro, ou seja:
[Tar2].[Tnrs] = [Tarz] (222
As equacodes (2.20a) e (2.20b) descrevem o
comportamento das grandezas elétricas do motor apenas. Para ter
uma representacio completa do comportamentoc dinamico da maguina
deve—se acrescentar a equacio mecanica:
DWr = (p/2Jd)(Ce - CL) (2.23)

onde © conjugado eletromagnetico € dado por:

Ce = (p.Mer/2Lr)(Isq.Frd - Isd.Frq) (2.24)

2.3 - MODELC DISCRETO SIMPLIFICADO

Tendo por objetivo a elaboracioco de uma estrategisa
de controle do motor por microprocessador, faz—se necessario

descrever o mesmo atraves de um modelo discreto. 0O modelo de

estado continuo descrito pelas equagdes (2.20a) e (2.20b)
caracteriza um sistema linear variante no tempo. Desde que ©
periodo de amostragem, "T", seja suficientemente peguenc e a&a

inércia do rotor seja suficientemente elevada para minimizar as
pulsacdes de velocidade, esta pode ser considerada aproximadamente
constante durante este periodo. Nestas condigdes, o sistema
descrito por Eq. (2.28a) e (2.20b) pode ser considerado linear por
partes e o método das linearizagdes sucessivas (Nonaks [20],

E211) pode ser aplicado na resolugdo do mesmo. Segundo este



metodo. as eguacoes (Z.20a) e (2.20b) sac discretizadas por Jdma
tecnice Qqualguer adeguads ao sistema. considerandc & velocicads
constante e igual ac seu valor no instante de amostragem. &
velocidade €& atualizada seguencialmente a cada periodo de
amostragem pelo método de Euler aplicade a equacdoc mecanica
(Z=2J)

Wr(k+1l) = Wr(k+1) + (p/2J)(Ce(k) — Co(k))T (2.25)

onde,

Ce(k) = (Msr/Lr)(Isg(k)Frd(k) = Isd(k)Frg(k)) (2.26)

No modelo discreto proposto a seguir, o periodo T e
escolhido de modo a ser igual ao periodo de chaveamento do
inversor. De acordo com esta condig¢ao, as entradas de controle Vnd
e Vng s3c substituidas por larguras de pulso eguivalentes
(Kawamura [81). Desta maneira, o modelo discreto obtido permite
simplificar a estratégia de controle do motor, ja gue as entradas
do sistema s3o diretamente as larguras de pulsoc de comando de
brago de inversor. A tecnica desenvolvida reduz o sistema original
de guarta ordem a dois subsistemas de segunda ordem, 0 gue permite

simplificar os calculos envolvidos na discretizacao.

As seguintes hipdteses simplificatdrias foram

adotadas na discretizacioc das eguagcdes (2.20a) e (2.20b):

(1) Freguéncia de amostragem suficientemente elevada, de maneira
a gue a evolugiao no tempo das variaveis discretizadas
represente de maneira satisfatdria a evolugdo das variaveis
continuas. 0 limite inferior € determinado pela taxa de
Nyguist (frequéncia de amostragem maior do gue duas vezes &
mals alta freguéncia de entrada (Kuo [221)). 0 limite
superior depende apenas das restrigdes de projeto (tempc de
chaveamento dos dispositivos, tempo disponivel para
computagao, etc.). Atraves do estudo do erro
de discretizac3c, pode-se estabelecer que uma aproximagao

satisfatdéria para os objetivos deste trabalho € obtida com

1@



(ii)

(iii)

(iv)

(v)

freguéncia de amostragem supe-ior & trint

vVEZes =] malor

L

freguéncia de acionamento do motor (freguencie das correntes

estatoricas)..

Na resolucao da eqguacao estatdrica (2.20a) o0os fluxos
rotéricos sao considerados constantes durante o intervalo
de amostragem e 1guails aos seus valores no 1inicio do

periodo.

Da mesma maneira, na resoluciao da eguacldo rotdérica (2.20b)
as correntes estatoricas sao consideradas constantes durante
O intervalo de amostragem e iguails ao seus valores no 1inicio

do periodo.

Durante o intervalo de amostragem as tensdes de braco de
inversor sio aproximadas por valores constantes, de modo a
substituir as entradas em tensiao por larguras de pulso
equivalentes (ver Anexo I). Assim temos:

Vniabe)(k ,k+1) = Vruaberx(k) = (E/T)Pwber(k) (2-2Z7)
onde P(k) € o vetor de larguras de pulso.

Impde—-se a relacgcido de dependéncia:

Pa(k) + Pb(k) + Pc(k) = (3/2)7 (2.28)

isto garante a simetria das tensdes de alimentagdo e uma

largura de pulsc media igual a T/2.

De acordo com esta premissa, tem—se a relagao entre

larguras de pulso (dg) e larguras de pulso trifasicas (abc):

P(k) = [Tar2]J[(Pa(k)-T/2) (Pb(k)-T/2) (Pc(k)—T/Z)}t (ZeZP)



+ -

g
[Pa(k) Pb(k) Pc(k)) ™ = (T/2)[1 1 1] = [Tav2] Plk) (2.30

Segundo as hipdteses simplificatérias acima, tanto
8 equagao (2.20a) como a equagio (2.20b) podem ser consideradas
como sistemas lineares a coeficientes constantes durante o

intervalo T, na forma genérica:
DX = A.X + B.U 2311

onde, de acordo com as hipdteses simplificatdrias (ii), (iii) e
(iv) acima, as entradas equivalentes a U sao consideradas
constantes. A solucio exata para o sistema dado por Eg. (2.31)
quando o©o vetor de entradas U permanece constante durante o

intervalo de amostragem € dada por (ver Ogata [23]):

X(k+1l) = F.X(k) + G.U(k) (2.32)
onde,
F = F(T) = exp(A.T) = 8 %(sI - AT (2.33)
. -4
G = G(T) = [_[exp(A.t)dt]B = A [exp(A.T) - I]B (2.34)
O

onde I.'._1 & a transformada inversa de Laplace e F € chamada de
matriz de transicioc de estados ou matriz exponencial do sistema.
Diversos métodos foram desenvolvidos para o calculo da matriz de
transicio de estados de sistemas de controle (ver, por exemplo,
Moler [9] , Plant [1@], Rao [11]); sendo muito utilizado o©
metodo de expansao em série de poténcias. No presente
caso, a solucio exata Eg. (2.33) sera utilizada para solucionar
separadamente as equacdes (2.20a) e (2.20b). Desta maneira, ©O
sistema original de quarta ordem € reduzido a dois subsistemas de
segunda ordem e uma férmula fechada para o calculo da matriz de
transicido de estados do sistema € obtida. Assim, aplicando as
equacdes (2.27), (2.32), (2.33) e (2.34) as equagdes (2.20a) e

(2.20b) do sistema continuo original, de maneira a resolver



senaracamente cada uma delas ae acordo com ac Ripoteses

siamplificatorias, obtem-se o modelo discreto simplificado:

Is(k+1l) = Fii.Is(k) + Fiu".Fr(k) + Gip_.P(k) (2.35a)
S =)
Fr(k+l) = Ffi_.Is(k) + Fii-.Fr(k) (2.35b)
Dnde,
Fu® = ') ¢ (2.36)
Fir® = Tia'™M e 13RI ~ Wi T3] (2.37)
S = 2 2 (RaT) )

Fifi = {Ra/(Re +W2") } |{e (Ra.cos{Wz2T)+Wz2.sin(W2T) )-R42}I
4 {E(R‘T)(wz.cos(sz)—R4.sin(NzT))—Nz)J] (2.38)

Fre® = e T [cos(WeT) . I - sin(WzT).J3 (2.39)

Gip® = (E/oLeT){(e'™T )= 1)/Ra31 (2.40)

n "

onde o expoente "s" identifica as matrizes gue compdem © modelo

discreto simplificado. De maneira compacta pode—se escrever:

X(k+1) = Fo.X(k) + G .P(k) (2.41)
onde,
X = [Isd Isq Frd Frgl® (2.42)
l.i.s T Fuf
F* = Fo(T, W) = }——- s (2.43)
Fit ‘Fff
Gip
G® = GS(T] = fem=o (2.44)
@
As eqguagcdes {Z2.35a) a (2.44) descrevem o modelo discreto

simplificado propostoc para o motor de indugdo alimentado por

%
&



inversor de& tensao.

Para avaliar & aproximaciao alcancada no calculc da
matriz de transicao de estados atraves do modelo discretcoc
simplificado, sera utilizado o critério de sensibilidade propostc
por Moler %] na versaoc modificada apresentada por Lima (247,

que utiliza o erro nos autovalores da matriz exponencial definido

como:
. e s e
euty = (100%) |aut(F ) — aut(F )|/ |aut(F )| (2.495)
onde aut(F) siao os autovalores da matriz F e F° = FE(T,wr) e a
matriz de transigido de estados "exata", entendendo-se por "exata"

a matriz exponencial calculada rigorosamente pela aproximagaoc de
Pade (ver Moler [?] ). O erro definido pela equagao (2.45)
permite obter um quadro preciso da modificagao introduzida na
dinamica do sistema pelo modelo proposto para uma determinada
velocidade e tempo de discretizagao escolhido. A matriz
exponencial & de dimensiao 4x4 e & caracterizada por dois pares de
autovalores complexos conjugados (exceto na velocidade nula na
qual os autovalores sio reais e duplos). Assim, basta apenas
calcular dois valores de erro, um para cada par de autovalores

conjugados.

As figuras 2.2 e 2.3 mostram a evolugao do erro de
discretizacio em varias velocidades de operacio para uma variagao
do periodo de amostragem de zero ate 0.8 ms. Verifica—-se que ©
erro de discretizagcio cresce 2 medida gue aumentam a velocidade e
o periodo de amostragem. Pelas figuras verifica-se gue o erro de
discretizagcio €& inferior a 5% em toda a gama de variacao estudada.
0 estudo do erro de discretizagido formnece um critério para a
escolha do periodo de amostragem & ser adotado na elaboragdo do

modelo discreto do sistema.

=Y
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Segundo autovalor
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2.4 - MODELO DISCRETO APRIMORADO

0 modelo discreto simplificado pode ser utilizado
em aplicacdes que nao exijam muito rigor na aproximacio obtida, ou
com periodos de amostragem peguenos o suficiente para garantir uma
aproximagao satisfatéria. Uma analise mais profunda da aproximacao
envolvida no modelo discreto simplificado pode ser feita atraves
do estudo do erro nos autovalores das submatrizes constituintes da

matriz de transicao:
= e =3 =
ewutmn = (100%) |aut(F mn) — aut(F mn)|/|aut(F mn) | (2.46)
onde, (m = i,f) e (n = ii).

A figura 2.4 mostra a evolugio da equagido (2.46)
para Wr = 120.n rad/s. Verifica—-se gque o0s mailores erros acontecem
nas componentes mutuas entre fluxoc e corrente. Isto € devido a que
os fluxos e as correntes foram considerados constantes durante o©
periodo de amostragem respectivamente na resolucdo da equagao
estatdrica e na resolucao da equag¢ao rotdrica, o gue naoc e uma boa
aproximacaoc da realidade. Uma melhor aproximacac pode ser obtids
considerando fluxos e correntes como entradas "“rampa'", variando
linearmente de seu valor no instante kT até o seu valor no
instante (k+1)T. Obviamente os valores no instante (k+1)T nio sao
conhecidos a priori, mas pode—-se wutilizar o modelo discreto
simplificado para obter uma aproximagio dos mesmos. Por razdes de
simplicidade de calculo, em lugar de "rampas", seriao utilizadas
entradas constantes equivalentes as mesmas (ver Anexo II). Desta

maneira, tem—-se para o fluxo:

Freq(k) = (Fr(k+1) + Fr(k))/2 =
= (Ffi"Is(k) + FffoFr(k) + Fr(k))/2 (2.47)

Para a corrente, da mesma maneira:

Iseq(k) = (Is(k+1) + Is(k))/2 =
= (Fii"Is(k) + Fu"Fr(k) + Gip P(k) + Is(k))/2 (2.48)
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onde Fregqiw) e Iseg(k) sic entradas constantes eqguivalentes a

rampas de fluxo e corrente respectivamente. Mas a solucido pars
entradas constantes Ja foi obtida (& o prdépric modelo discreto

simplificado). Assim, considerando entradas equivalentes a rampas,

tem-se a solugio:

Is(k+1)

"

Fii" .Is(k) + Fir" .Freqlk) + Gip-.P(k) (2.49a)

Fr(k+1) = Ffi".Iseq(k) + Fff>.Fr(k) (2.49b)
Substituindo as equagdes (2.47) e (2.48) em (2.4%a) e (2.49b)
respectivamente e reagrupando adequadamente obtem—-se o modelo

discreto aprimorado:

Is(k+1) = Fii.Is(k) + Fif.Fr(k) + Gip.P(k) (2.50a)
Fr(k+1) = Ffi.Is(k) + Ffi.Fr(k) (2.50b)

onde,
Fii = Fig® 4 ths.r-‘rf’/:z (2:D1)
Fit = Fir (I + Fer-)/2 (2.52)
Ffi = Fri(I + Fii~)/2 (2.53)
Fis = Fre© + Fri~.Fif~/2 (2.54)
Gip = Gip" (2.55)
Gip = FL®.Gip 72 (2.56)

A auséncia de indice superior denota as matrizes do modelo
discreto aprimorado. Note-se que os produtos entre termos mutuos
nas equagdes (2.51) e (2.54) sio iguails, visto gue as matrizes
envolvidas sio da forma (xI + yJ), ou seja, soma de uma matriz

simétrica com uma anti-simétrica, o que permite a comutacioc dos



termos sem alterar o resultado do produto. Isto permite reduzir o©
volume de calculo envolvido. Reescrevendc EqQ. (2.5Q@a) e (Z.5@b' de

maneira mals compacta tem-se:

X(k+1l) = F.X(k) + G.P(k) (2.57)
onde,
[Fi. !Fif
F = F(T,Wr) & === (2.98)
ffz ‘Frf
-G‘LP
G = G(T,Wr) = |- (Z2:9%)
_Gfp
As eguagdes (2.5B8a) a {2.5%) descrevem o modelo discreto
aprimorado proposto para © motor de indugac alimentado por

inversor de tensio.

Para avaliar o grau de aproximagao alcangado no
calculo da matriz de transi¢cdao de estados atraves do modelo
discreto aprimorado sera utilizado ©o critérioc de sensibilidade
descrito na segao 2.3, para o calculo do erro nos autovalores da

matriz F.

As figuras 2.5 e 2.6 mostram a evolug¢ido do erro de
discretizacao do modelo discreto aprimorado para variacs
velocidades de operagac com © periodo de amostragem variando de
zero a 0.8 ms. Percebe-se gque o erro de discretizagiao asumenta a
medida que crescem a velocidade e o periodo de amostragem.
Observa—se que o erro de discretizagio permanece abaixo de @.2% em
toda a faixa de variagao do periodo T, caracterizando uma notavel

reducao do erro em relaciao ao modelo discreto simplificado.

A figura 2.7 mostra a simulacdo computacional da
evolucio da corrente e do fluxo da maguina assincrona calculada
através dos dois modelos propostos. Na simulacido dos dois modelos

utilizou-se um periodo de amostragem igual a @.3555 ms, Qgue

N
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corresponde a uma freguencie de amostragem trinmta vezes maior dco
gue & Treguencia de al.mentacac (60 Hz ). Na mesma figura, pars
comparacao, mostra—-se & simulacaoc rigoross do sistema, obtida pela
tecnica das linearizacdes sucessivas, atraveés da matriz de
transigao "exata" calculada para cada um dos intervalos entre
chaveamentos sucessivos em que se divide o periodo de amostragem
(por "exata" entende-se a matriz de transigdo calculada pela
aproximagcio de Padé atraves de algoritmo de alta precisao).
Verifica—-se que o modelo discreto simplificado se aproxima
razoavelmente dd solu¢ao rigorosa, engquanto gue o modelo discreto

aprimorado concorda perfeitamente com a mesma.

Os parametros do motor de inducido e do sistema de

acionamento utilizados sio dados no Anexo II1.

2.5 - ESTABILIDADE NUMERICA DOS MODELOS PROPOSTOS

0 conceito de estabilidade numeérica =2 de
importancia fundamental em simulacio computacional, uma vez gue,
se um algoritmo de integragido € absolutamente estavel, pode-se
garantir gue a solugio obtida através dele esta proxima da solugao
exata do problema. Um algoritmo instavel produzira solugdes
"pobres", mesmo para problemas bem condicionados numericamente

(ver Laub [15]).

Um operador de integragcao gualquer (=) dito
absolutamente estavel gquando todas as raizes da sua equagao
caracteristica estdo localizadas dentro do circulo unitario no

plano complexo Z (Beale [12]).

As raizes da equacio caracteristica dos modelos
propostos s3ao iguais aos autovalores das matrizes de transigao
s s :

correspondentes, F° e F, gue sao dados respectivamente por:

det[zI - F°] = © (2.60)
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Imag(z)

Real(z)

da Matriz F- - (Modelo Discreto

T =0 = 10.0 ms. wr 60 rad/s.

Autovalores

Fig. 2.9 =
Simplificado). =



Imag(z)

Real(z)
Fig. 2.18 - Autovalores da Matriz F- - (Modelo Discreto
T =0 = 12.0 ms. wr = 1208n rad/s.

Simplificado).



T=0--> 10 ms

wr = O.pi rad/s

Imag(z)

Resal(z)

({Modelo Discreto

da Matriz F -

Autovalores
2 =» 10.2 ms. wr = 0.0 rad/s.

Fig. 2.11 -
T =

Aprimorado).



Imag(z)

Real(z)

2.12 - Autovalores da Matriz F = (Modelo Discreto
T =@ =» 10.2 ms. wr = 60n rad/s.

Fig.
Aprimorado).

rJ
0



T=0--> 10 ms

—

wr = 120.pi rad/s -

Imag(z)

Real(z)

Autovalores da Matriz F — (Modelo Discreto
= 120n rad/s.

Fig. 2Z:18 =
T =0 = 10.8 ms. wr =

Aprimorado) .

A
]



As figuras 2.8, 2.9 e 2.1@ mostram a evolucic da
equagao (2.60) para uma variagdo do periodo de amostragem de zero
a 10.@ ms, nas velocidades de operagio de zero, 6@0.7n rad/s e
120.n rad/s respectivamente. 0O limite de estabilidade numéerica
acontece quando T €& igual a 8.2 ms para Wr igual a 6@.m rad/s e
guando T & igual a 4.2 ms na velocidade de 120.m rad/s. 0 modelo
discreto simplificado € instavel para periodos de amostragem acima

deste limite.

As figuras 2.11, 2.12 e 2.13 mostram, para as
mesmas condi¢des de variagao de T e Wr, a evolugado da equacao
(2.61) Qque descreve a estabilidade numérica do modelo discreto
aprimorado. Verifica—-se que este modelo € numericamente estavel em

toda a faixa de variagio paramétrica estudada.

2.6 - CONCLUSAO

Apds algumas hipdteses simplificatdrias 1iniciails,
dois modelos discretos para o sistema motor de indugdao - inversor
de tensiao foram desenvolvidos. Uma férmula fechada para o calculo

da matriz de transicio de estados caracteriza os dois modelos.

A escolha do periodo de amostragem dos modelos
igual ao periodo de chaveamento do inversor possibilitou tomar
como entradas de controle as larguras de pulso de comando de brago
do inversor. Isto adegua o0s dois modelos a aplicagdes em

estratégias de comando numerico do sistema.

0 estudo do errc de discretizagio envolvido nos
dois modelos permite escolher o periodo de amostragem de acordo
com a precis3o desejada. Assim, o modelo discreto simplificado €
adequado a aplicagdes que n3o exijam precisao rigorosa Ou que
utilizem periodos de amostragem suficientemente peguenos, enguanto

que o modelo discreto aprimoradoc € aconselhado pars aplicasdes

A



malis rigorosas em termos de preclsac dese)aca.

0 estudo de estabilidade numerica permitiu
estabelecer os limites tedricos de validade dos modelos propostos.
0O modelo discreto simplificadoc e valido para periodos de
amostragem inferiores a 4.2 ms. 0 modelo discreto aprimorado
mostrou—-se estavel em toda a8 faixa de variagcao paramétrica

estudada.

e



CAPITULO III - CONTROLE "DEADBEAT" DAS CORRENTES ESTATORICAS

3.1 - INTRODUCAO

Neste capitulo descreve-se inicialmente a
estrategia de controle por tempo de estabelecimento finito - wuma
amostra a frente - TEFUAF, ("Deadbeat one-sampling-ahead"), que se

caracteriza por forgar a variavel controlada a seguir a referéncia
a cada periodo de amostragem, permitindo uma resposta transitdria
bastante rapida, ©o que a torma adeguadas pare aplicagcdes em

servomecanismos (rastreamento).

Acionamentos de motor de indugao de elevado
desempenho podem ser implementados se a corrente estatérica e
controlada com precisio. Neste sentido, a técnica de controle
TEFUAF €& adaptada ao modelo discreto do motor de inducao
desenvolvido no capitulo II visando um controle acurado do vetor

de correntes estatdéricas.

A seguir €& feito um estudo de estabilidade do
controlador "deadbeat" de corrente estatdrica atraves da tecnics
de lugar de raizes no plano complexo I visando analisar o

comportamentoc do mesmo frente a variagdes paramétricas.

3.2 - ESTRATEGIA DE CONTROLE "DEADBEAT"

[a) origem da estratégia de controle TEFUAF
("Deadbeat one-sampling-ahead") ndo ¢é clara. Uma descrigao
detalhada - do metodo generalizado para sistemas lineares
deterministicos € dada por Goodwin [25]. Ichikawa [26] fornece
uma explanac3o bastante didatica desta estrategia aplicads a
sistemas lineares invariantes no tempo. A estratégia de controle
TEFUAF caracteriza—-se por forgar a variavel controlada a ser igusal
A referéncia desejada a cada periodo de amostragem. A seguir e

dada a formulacgio da técnica de controle TEFUAF para sistemss



lineares discretos e invariantes no tempo modelados na forms de
equaczac de estado, nos quals esitiac presentes apenas amosirac
atuais das entradas. Impde—se ainda qQue © numerc de variaveils de
entrada seja 1gual ao numero de variavels controladas, de modo a
que a matriz de entradas seja 1inversivel. Dado o sistema linear
discreto e invariante no tempo, cujo diagrama de blocos ecta

mostrado na figura 3.la, a8 sua equacaoc de estado é:

X(k+1) = F.X(k) + G.U(k) (5.1}
ou, em termos de transformada Z:

z.X(z) = F.X(z) + G.U(z) (3.2)

Tomando o modelo de referéncia que simula o0 sistema

descrito pela equagao (3.1) tem—se:

X(k+1l) = F.X(k) + G.U(k) (3.3)

onde o simbolo """ sobre uma letra indica um valor avaliado da
grandeza representada por esta letra. Assim, F representa a matriz
de transicio real do sistema & ser controlado e !? e um valor
avaliado da mesma a ser utilizado no sistema de controle. QGuanto
mais prdéxima estiver ; de F, melhor sintonizado estara o

controlador.

Substituindo X(k+1) pelo valor de referéncia
desejado para o instante (k+1)T, X*(k+1), e resolvendo para U(k)

obtem—se a lei de controle TEFUAF:

~

Utk) = 64 (x*(k+1) - F.X(k)) (3.8)

ou, no dominio Z,

~

Uiz) = 6 *z.x¥(2) - F.X(2)) (T.9)
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Fig. 3.1 - Diagrama de blocos de Sistema com Controlador TEFUAF.
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controlador TEFUAF. O diagrams de blocos do sistema de malhs

fechadsa utilizando o controlador TEFUAF € mostradoc na figura 3.1c.

Obviamente, a formulacic descrita acima & wvalids
apenas NOS Cas0s em que o numero de entradas de controle € igual
a0 numero de variaveis controladas, de modo a que a matriz 6 seja
quadrada e possa ser inversivel. Observe—-se gue o controlador pode

ser considerado como O inverso do modelo do sistema.

Substituindo a equagido (3.4) em (3.1) ou (3.5) em

(3.2) obtem—se a expressao de malha fechada do sistema:

X(k+1) = F.X(k) + 6.6 *(X*(k+1) - F.X(k)) (3.6)
ou, no dominio Z,

z.X(z) = F.X(z) + 6.6 Y(z.x*(2) - F.X(2)) (3,73

Verifica—-se Qque, Qquando 0= parametros do sistema
sio conhecidos completamente (F = F e G = G), o vetor controlado

torna—-se igual ao vetor de referéncia desejado:
X
X(k+1) = X (k+1) (3.8)
de maneira equivalente,
X
X(z) = X (z) (3:9)

ou seja, se 0s parametros do sistema sio conhecidos com exatidao,
atraves da lei de controle EqQ.(3.4) consegue—-se uma resposta com
tempo de atraso nulo e a variavel controlada e forgada a seguir s
referéncia &a cada periodo de amostragem. Qualguer desvio na
variavel controlada devido a perturbag¢des sera corrigido em apenas
um periodo de amostragem. Assim, & lei de controle TEFUAF e
caracterizada por uma resposta transitéria muito rapids a

perturbacdes. Caso os parametros do sistema nic sejam conhecidos



cor preclisaoc suficiente, & resposta nac mais sera i1nstantanea e
existira um certo errc em moculo e fase entre a referéncia e s
variavel controlada. Existira um erro de regime pemanente pela

mesma razao.

Potenciais dificuldades na implementacao da
estratégia de controle TEFUAF sao os valores extremamente altos
de entrada de controle gque podem ser requeridos para forgar a
variavel controlada ao valor de referéncia desejado em apenas um
periodo de amostragem, alem de ressonancias Qque podem ser

excitadas em sistemas pouco amortecidos (ver Goodwin E251 )%

Da maneira como foi formulada acima, a lei de
controle TEFUAF pode ser caracterizada como uma estratégia de
controle por realimentacio de estados. Assim, na sua implementagao
deve ser prevista a utilizagio de algum método de estimagio, caso

alguns estados sejam inascessiveis.

3.3 - CONTROLE DAS CORRENTES ESTATORICAS

O controle acurado do vetor de corrente estatérica
do motor de indugdo € de fundamental importancia na implementacao
de acionamentos de elevado desempenho. Isto € devido a que o©
controle de velocidade em cascata tem melhores condigdes de ser
efetuado se a corrente estatdrica € comandada com suficiente
rapidez, de maneira a ter influéncia dinamica de alta qualidade
sobre © conjugado desenvolvido pelo wmotor. As estrategias de
controle pela técnica de campo orientado, por exemplo, sao
baseadas nesta premissa e o controle do vetor de corrente
estatdrica €& peca fundamental wutilizada na sua implementagio.
Neste contexto, o método de controle TEFUAF descrito na secao
precedente, caracterizado por um rastreamento acurado da
referéncia e por uma rapida resposta tranmsitdéria, adequa-se para s
implementacio de um esquema de comando do vetor de corrente
estatdrica gque atenda aos requisitos mencionados acima.

Tomando um modelo discreto de referéncia que



descreve satisfatoriamente a dinamica da

s Ccorrentes estatoricas dc

motor de inducac (eq. (2.50a)) tem—se:
Is(k+l) = Fii.Is(k) + Fif.Fr(k) + Gp.P(k) (5.1 )
onde o simbolo "™" denota as matrizes calculadas atraves de

parametros adquiridos do motor de indug¢do (Rs, Rr, Ls, Lr, Msr e
Wr). Para & implementa¢cao da estratéegia de controle TEFUAF da
corrente estatdrica, & eguagao (3.10) deve ser uma reproducao =&

mais fiel possivel da equagao (2.58a).

Como a matriz awyé-diagnnal, a sua 1inversa existe
e pode ser facilmente calculada. A partir da equagdoc (3.10@),
substituindo Is(k+l1) pelo vetor de corrente estatdrica desejado,
Is*(k+l), e resolvendo para o vetor de larguras de pulso P(k)
obtem-se, de acordo com a técnica descrita na segao precedente, &

lei de controle TEFUAF para as correntes estatdricas:
P(k) = Giﬁd(ls*(k+1) = Fii.Is(k) = Fif.Frik)) (3.11)

Substituindo a equacao (3.11) na equagao (2.58a)

obtem—se a expressao de malha fechada:

Is(k+1) = Fii.Is(k) + Fif.Fr(k) + Gip.Gip *(Is”(k+1) +
— Fii.Is(k) - Fu.Fr(k)) (3.12)

ou, no plano complexo Z:

z.Is(z) = Fii.Is(z) + Fir.Fr(z) + G;‘p.&p‘*(z.ls*(z: +

- Fii.Is(z) — Fifr:Fr{(2z)) .
Das equacdes (3.12) e (3.13) verifica-se que, quando OoOs
parametros do controlador TEFUAF (eg. (3.11)) sao 1iguais aos OO

motor (eq. (2.5Qa)), tem-se:

TS(k+1) = Is (k+1) (3.18)

A
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Oou

Is(z) = Is*(z) (3.

n

ou seja, O controlador forg¢a a corrente do motor a seqguir a
referéncia a cada periodo de amostragem, caracterizando uma
resposta ‘deadbeat". Caso os parametros do controlador nao
coincidam com os do motor, a dinamica da resposta sera governada
pela posigao das raizes da equagac caracteristica de malha fechada
no plano complexo Z. Neste caso existira um certo atraso entre a
corrente estatdrica e a referéncia e a resposta nao sera mails

"deadbeat".

Através da leil de controle Eg. (3.11), as larguras
de pulso de comando de braco do inversor podem ser calculadas
diretamente em tempo real & cada instante de amostragem. A lei de
controle TEFUAF (eq. (3.11)) €& caracterizada por uma resposta
transitéria rapida. As corre¢des sobre gualquer desvio na corrente
sido efetuadas a cada instante de amostragem. Assim, por meio da
realimentacio de estados, uma baixa distorgdo harmdénica € obtids.
A literatura descreve diversos tipos de controladores de corrente
para o motor de inducao. Brod [16] analisa o desempenho dos
controladores por histerese, por comparacao por rampa e
preditivos. 0Os controladores de corrente tipo "Proporcional -
Integral”,(PI s), sao descritos por Rowan [17]. Os controladores
do tipo "preditivo" apresentam menos "ripple"” do que oS
controladores de corrente por histerese para uma mesma frequéncia
de chaveamento (Brod [16]). Os controladores por comparagao com
rampa e os controladores Pl’'s apresentam algum erro em mdédulo e
fase na sua resposta. Para o controlador "deadbeat" este erro €
minimo, j& que a resposta € praticamente instantanea. 0 método de
controle de corrente por banda de histerése permite obter niveis
de "ripple" satisfatérios, desde gque a fregquéncia de chaveamento
do inversor seja suficientemente elevada. Para acionamentos de
motor de induc3o0 de alta poténcia as limitagdes dos dispositivos
tornam impraticaveis as altas frequéncias de chaveamento, devendo
as mesmas ficar limitadas a alguns KHz. A lei de controle TEFUAF,

que se enguadra na classe dos controladores preditivos, forga a

A
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cor-2nte a ser exatamente 1gual a referencia a cads i1instante de
amostragem atraves da realimentagac de estados. permitindo obter
mencor "ripple" do gque atraves de um controle por histerése gue

opere a mesma frequéncia de chaveamento.

Observe-se qgue as matrizes ;u e ;if utilizadas na
formulag¢ao da lei de controle Eq. (3.11) sao fungcio da velocidade
e devem ser atualizadas a cada 1instante de amostragem. Na
formulagio acima assumiu-se que ©o tempo necessarioc para &
computagdo da lei de controle Eg. (3.11) €& desprezivel em relacgao
ao periodo de amostragem. Caso os recursos computacionais nac
sejam suficientemente potentes para garantir esta condigao,
deve-se prever a utiliza¢io de algum método para pre—-calcular
fluxos e correntes a partir de valores medidos com antecedéncia

(ver Mayer [27] ).

Na segio 3.2 mencionou-se que uma das desvantagens
da estrateégia de controle TEFUAF €& a necessidade de elevados
esforgcos de controle para obrigar a variavel comandada a seguir a
referéncia a cada periodo de amostragem. No caso particular da leil
de controle Eq. (3.11), pode-se efetuar a limita¢iao das correntes
estatdéricas agindo diretamente sobre as larguras de pulso. A
maxima largura de pulso admissivel &€ aproximadamente igual ao
periodo de amostragem T (deve-se subtrair o atraso de computagdo e
o tempo de comutaclo dos dispositivos semicondutores). Como a
entrada de controle adotada € o vetor de larguras de pulso, P(k),

esta limitacdo pode ser escrita de maneira equivalente:

—

IP(k)| < (/372 )T (3.16)

assim, a limitacdo de largura de pulso pode ser feita diretamente

no referencial (dq).
A lei de controle TEFUAF (eg. (3.11)) necessita de

amostras atuais de fluxo rotdérico para a sua implementagdo. Como o

fluxo rotérico € uma grandeza de dificil medicdo, algum métodc de

a@



estimacao do mesmo poOdeE vir a Ser necessarisa para & implementacac

da estrategia proposts.

A figura 3.2 mostra & simulagidoc computacional da
evolugcio da corrente do motor controlada atraves da estrategis
TEFUAF proposta. 0 periodo de amostragem escolhido € T = 0.555 ms,
que corresponde a trinta amostras por periodo para uma corrente de
6@ Hz (frequéncia de amostragem igual a 30x6@ = 1800 Hz). Este
periodo de amostragem garante um erro de discretizagdo inferior a
@.88% (ver figuras 2.5 e 2.6). Verifica-se um rastreamento
satisfatério da corrente de referéncia. A evolugido do vetor de
corrente estatdrica correspondente €& mostrada na figura 3.3.
Verifica—se que, embora a freguéncia de chaveamento seja baixa, ©

"ripple" permanece em niveis aceitaveis.

3.4 - ANALISE DE ESTABILIDADE DO CONTROLADOR

Um sistema discreto linear e invariante no tempo €
dito estavel no sentido ELSL (entrada limitada - saida limitada)
se todas as raizes da sua eguagio caracteristica estiverem
localizadas dentro do circulo unitario no plano complexo Z (ver
Kuo [22]). Nestas condic¢cdes garante—-se que, desde gue a entrads
permanega limitada, a saida nao crescera indefinidamente,

permanecendo limitada tambem.

No caso do controlador TEFUAF proposto, as raizes
da equacio caracteristica sio os autovalores do sistema em malha
fechada. A equacdo caracteristsica do sistema em malha fechada

descrito pela equacgio (3.13) é:

det(z.I = (Fii = Gip.Gip *.Fii)) = @ 3L 573

Como o sistema foi linearizado em torno da
velocidade de operacio, a analise de estabilidade deve ser feita

em toda a gama de variagao da mesma.
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Fig. 3.2 - Corrente contolada atraves da técnica TEFUAF proposta.
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Fig. 3.3 - Evolugdo do vetor de corrente ‘'deadbeat" controlado.



As figuras 3.4, 3.5 e 3.6 mostram © lugar de raizes
definido pela eguagadc (3.17) para uma variacao ds resisténcia
rotorica de zero a 20 O, as velocidades de operac¢io de zero, 6@.n
rad/s e 120.n rad/s respectivamente. Verifica-se gue o sistema de
malha fechada €& estavel para todae & gama de variagiao parametrica
estudada. Quando o valor da resisténcia rotdérica utilizado no
controlador € igual ao valor da resisténcia real do motor, os
autovalores localizam-se na origem do plano complexo Z e a
resposta de malha fechada € alcangada num periodo de amostragem;
caso contrario,existira um certo erro em mddulo e fase entre a
corrente do motor e a corrente de referéncia determinado pela
posigcio das raizes da equagao caracteristica (3.17) no plano
complexo Z e a resposta nio sera mais "deadbeat". A variagao de
resisténcia rotérica estudada € de Qquase Qquinze vezes 0 valor
nominal, quando, na pratica, a resisténcia dificilmente
ultrapassara wuma vez e meia deste wvalor, de modo que a
estabilidade do controlador relativa a estas variacdes esta

satisfatoriamente garantida.
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2.5 - CONCLUSAO

A tecnica de controle TEFUAF foi formulada de
maneira adaptada para sistemas discretos lineares 2 invariantes no
tempo descritos na forma de eguacao de estado. Esta tecnica
caracteriza—-se por uma resposta transitdria rapida, permitindo a

corregao de perturbagdes a cads periodo de amostragem.

Aplicou-se a tecnica TEFUAF no controle do vetor de
correntes estatdricas do motor de indugao conseguindo—se  um
rastreamento satisfatdrio da corrente de referéncia. 0O bom
desempenho obtido habilita o seu uso em sistemas de acionamento de

alta gualidade.

A limitagido das correntes pode ser feita atuando

diretamente sobre o vetor de larguras de pulso.

Sendo uma técnica que wutiliza realimentagac de
estados, na implementacio do controlador TEFUAF de corrente
torna—-se necessario o uso de alguma técnica de estimagao de fluxo

rotérico.

Verificou—-se que o controlador TEFUAF de corrente e
estavel para uma gama suficientemente ampla de variacaoc ds

resisténcia rotérica do motor.

b
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CAPITULO IV - OBSERVADOR DE FLUXO ROTORICO

4.1 - INTRODUCAO

Um conhecimento acurado do vetor fluxo rotérico €
essencial para realizar a estrategia de controle das correntes
estatédricas desenvolvida no capitulc anterior. Neste capitulo ©
projeto de um observador de fluxo rotérico de ordem reduzida é
desenvolvido de modo a poder efetuar a adguisicd3o de fluxo sem
necessidade de sensores adicionais. 0 posicionamento dos pdlos do
observador & feito de maneira a garantir boa convergéncia, mesmo

frente a variacdes de resisténcia rotdérica.

4.2 - CALCULADOR DE FLUXO ROTORICO

0O controlador de corrente estatdrica desenvolvido
no capitulo III requer para sua implementagcido um conhecimento

preciso do vetor fluxo rotérico.

As técnicas de medigcidc de fluxo existentes na
atualidade n3o s3o suficientemente confiaveilis para a realizagio de
acionamentos de elevado desempenho. A utilizagcao de bobinas
instaladas no estator nio garante precisao suficiente para
aplicagdes em controle de vetorial. Por outro lado, sensores
baseados no efeito "Hall" saoc caros, volumosos e frageis; muito
sensiveis a vibracdes e a variagdes de temperatura, alem de
introduzirem harmdnicos de ordem elevada, O gue exige O uso de
filtros de projeto delicado. Sistemas gue utilizam sensores de
fluxo requerem motores construidos especialmente para incluir os
mesmos na estrutura do estator. Isto torna pouco desejavel © seu
uso, pois em caso de defeito a sua substituigio por um motor

padriao de reserva seria inviavel (ver Leonhard £Z287) 5

Diante destas dificuldades e com a popularizacio do

uso de microprocessadores em aplicacdes de controle em tempo real,

&
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deu—-se enfase ao uso ce tecnicas e estimacao de estados pars o

adoulsicao do fluxo da maquina.

Dado o sistema linear discreto e invariante no

tempo descrito pela sua equagcio de estado:
X(k+1l) = F.X(k) + G.U(k) {4.1)
Y(k) = H.X(k) (8.2

a maneira mais simples e direta de estimar o vetor de estado do
sistema consiste na construgao de um modelo gue descreva a

dinamica da planta (ver figura 4.1):
X(k+1l) = F.X(k) + G.U(k) (4.3)
Y(k) = H.X(k) (4.4)

A equacao (4.3) pode entido ser utilizada para fazer
uma simulacio em tempo real da evolugio do vetor de estados do
sistema. 0O bom desempenho do calculador de estados (egq. (4.3)),
tambem chamado de "estimador em malha aberta"” (Franklin [291)
depende da escolha correta da condi¢ao inicial (i(ﬁ) o mais
préximo possivel de X(@)). Subtraindo a equagao (4.3) da eguagao
(4.1) obtem—se a expressio que descreve a dinamica do erro de

estimacao:

e(k+l) = F.e(k) (4.5)
onde o erro de estimagao € definidoc por:

e(k) = X(k) - Q(k) (4.6)

Pela equaciao (4.95) verifica-se gue a dindmica do

erro de estimacio € governada pelos autovalores da matriz F.
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Fig. 4.1 - Estimador de Estados em malha aberta (Simulador em

tempo real).
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No casc particular ga estimaciao g fTluxec roterico,

a

naoc e necessario estimar o estado completoc do sistema, visto que
as correntes estatdricas podem ser medidas facilments. Diante
deste quadro, a literatura descreve dois tipos basicos de
calculadores de fluxo: um que wutiliza a equacaoc estatdrica,
chamado calculador "modelo em tensdao” e outro que wutiliza a

equa¢ao rotdrica, chamado "modelo em corrente" ([30]1, [31] ).

Utilizando o modelo discreto aprimorado do motor de
indugcio desenvolvido no capitulo II obtem—-se, a partir da equacao

rotérica (2.50b), o calculador de fluxo "modelo em corrente":
Fr(k+1l) = Ffi.Is(k) + Fii.Fr(k) + Gip.P(k) (4.7)

subtraindo a equacgioc (4.7) da equagio (2.50b) obtem—se a expressao
gue governa a dindmica do erro de estimagio do calculador de fluxo

modelo em corrente:

e(k+l) = Fif.e(k) (4.8)
onde o erro de estimacio € dado por:

e(k) = Fr(k) - gr(k) (4:.9)

Observando a equacdo (4.8) nota—-se gque a dinamica
do erro de estimacio deste calculador de fluxo € determinada pelos

autovalores da matriz Fif.

A figura 4.2 mostra a simulagdo computacional do
calculador de fluxo rotérico modeloc em corrente (eg. (4.7)) a
velocidade nominal. Verifica-se uma boa concordancia entre fluxo

real e fluxo calculado.

Na figura 4.3 mostra-se a simulagido computacional
do calculador de fluxo no casoc em gque o valor disponivel de
resisténcia rotdérica € uma vez e meia menor do gue a resisténcia

real (Rr = 1.5Rr). Note-se que o erro entre o fluxo real e o fluxo
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calculado e bastante elevado, o gue torns impraticavel

m

aplicagac deste calculador em acionamentos de elevado desempenhc.

4.3 - OBSERYADOR DE FLUXO ROTORICO

Na secaoc precedente wverificou—-se que © erro do
calculador de fluxo rotdrico assume valores inaceitavels se nao se
tem um conhecimento acurado dos parametros do sistema € da
condigao inicial. Para contornar estes problemas pode—-se utilizar

um observador de fluxo rotérico.

Um observador, tambem chamado de '"estimador em
malha fechada”" (Franklin [29]), utiliza ©o erro entre a saida
medida © a saida estimada para corrigir a simulagido (ver figura

4.4). Assim, a formulagio geral para um observador de estados é:

X(k+1l) = F.X(k) + G.U(k) + K.(¥(k) = H.X(k)) (4.10)

onde K € a matriz de ganhos do observador. Subtraindo a eguacao

(4.10) da equacgdao (4.1) obtem—-se:
e(k+l) = (F - K.H)e(k) (4.11)

Observando esta equacic nota—-se que a dinamica do
erro de estimacio pode ser influenciada diretamente pela escolha
da matriz de ganhos K. Assim, a matriz K pode ser escolhida de

maneira & Que o observador assuma a equacido caracteristica:
det[z.I - F + K.H] = pol(z) (4.12)
onde pol(z) & o plindmioc em z cujo lugar de raizes € escolhido de

maneira a garantir uma determinada resposta dinamica que se deseje

para o observador.

o
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Como a dinmamica do erro de estimagdo € determinada
pelos autovalores da matriz (F - K.H), se a matriz K 2 escolhida
de modo a que (F - K.H) caracterize um sistema estiavel e mais
rapido gue o sistema a ser observado (cuja dinamica € determinada
pelos autovalores da matriz F), ent3co o erro de estima¢ioc
convergira a zero para gqualguer valor de condigdo inicial. Caso as
matrizes F e G utilizadas no observador nao sejam exatamente
iguais aos valores correspondentes no sistema real, a dinamica do
observador n3o malis sera dada pela equag¢io (4.11), mas a matriz K
pode ser escolhida de maneira a que o sistema seja estavel e o

erro de estimacioc assuma valores aceitaveis.

Como foi dito anteriormente, as correntes
estatdéricas podem ser medidas com facilidade, de maneira gque nio £
necessario observar o estado completo da maguina. Assim, pode—se
utilizar um observador de ordem reduzida (Franklin [29]) para
estimar o fluxo rotérico. Este pode ser construido a partir da
eguaciao rotérica (2.5@b) do modelo discreto aprimorado
desenvolvido no capitulo It. Diversas grandezas podem ser
escolhidas para gerar o sinal de erro a ser utilizado no processo
de realimentacio corretiva do observador. Hori [31] apresenta a
formulacio de varics observadores de fluxo gue utilizam a tensao
estatérica, a corrente estatdrica e a sua derivada para construir
o0 sinal de erro utilizado na realimentagio. No presente trabalho
sera utilizada a corrente estatdérica para gerar o sinal de erro.
Assim, utilizando a equagidoc estatdérica (2.5@0a) obtem—se o sinal

de erro construido a partir da corrente:

Is(k+1l) — Is(k+1l) = Is(k+1) - Fii.Is(k) +
— Fit.Fr(k) = Gip.P(k) (4.13)

Desta maneira, a expressio para 0 observador de

fluxo de ordem reduzida &:

Fr(k+1) = Fri.Is(k) + Frf.Fr(k) + Gip.P(k) +

i~

+ K[Is(k+1) = Fii.Is(k) = Fiuf.Fr(k) - Gip.P(k)] (4.14)

on
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onde K €& a matriz de ganhos do observador. UObserve—-se gue como o
modelo discreto desenvolvido para o motor de 1induc3o tem como
entrada de controle o vetor de larguras de pulso P(k), o
observador de fluxo rotdrico de ordem reduzida proposto (eq.
(4.14)) nao precisa de amostras de tensdo estatdrica, dispensando

O uso do sensor correspondente a medigdo de tal grandeza.

4.4 - CALCULO DA MATRIZ DE GANHOS

Subtraindo a equagio (4.14) da equagido rotdrica
(2.50b) e utilizando a equacido estatdérica para calcular o valor da
corrente no instante (k+l) obtem—se a expressio gque governa a

dinamica do erro do observador:
e(k+1) = (Fif — K.Fif)e(k) (4.13)
Observando a equac¢do (4.15) verifica—-se que, pela
escolha adequada da matriz de ganhos K pode-se influir diretamente

na dinAmica do erro do observador. Tomando a transformada Z da

equacio (4.15) obtem—-se a equacio caracteristica do observador:
det(z.I - Fif + K.Fif] = pol(z) (4.146)

onde pol(z) representa o polindmio caracteristico, cujo lugar de

raizes € escolhido de modo a garantir uma determinada resposta

dinamica.

Dado o par de pdlos complexos conjugados escolhido

para gara%tir a dinamica desejada:
z =|a * jb (4.17)
entio, poh(z) pode ser escrito de maneira conveniente como:

poll{z) = det[z.I - (a.I + b.J)] (4.18)
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_omparando as equagcdes (4.18) 2 (4.16) oode—-se
explicitar a matriz K, obtendo a expressiao que permite posicionar
0os polos do observador no local desejado dado na equagio (4.17):

K = Kt.I + K2.J = (Ftf — (a.I + b.J))Fis? (4.19)

Observe—-se que a matriz de ganhos €& fungio da

velocidade, devendo ser atualizada a cada periodo de amostragem.

As figuras 4.5 e 4.6 mostram a evolugido dos ganhos
do observador em fun¢iao da velocidade para um posicionamento de
pélos na origem e em z = @.8777 * j@.1084 respectivamente. Este
dltimo valor corresponde a um posicionamento de pdlos, descrito a
seguir, gue permite obter um observador robusto para variagcdes de

resisténcia rotdérica.

4.5 - POSICIONAMENTO DE POLOS ROBUSTO

0 posicionamento dos pdlos do observador deve ser
efetuado de maneira a gque o mesmo apresente um comportamento
dinimico mais rapido gue a dinamica do fluxo real da maguina.
Nestas condigcdes o observador € capaz de garantir a convergéncia
do fluxo observado ao valor real independentemente da condicao
inicial arbitrada. Para um posicionamento adequado dos pdlos do
observador € necessario portanto estudar o comportamento dinamico
do fluxo real da maquina. A dinamica do fluxo real e governada

pelos autovalores da matriz Fiff, que & fungio da velocidade.

Para um sistema de segunda ordem (tal como a
equacio rotérica (2.50b)), o estudo dos autovalores no plano
complexo continuo (dominio s) fornece um quadro mais claro e

direto das caracteristicas transitdérias do mesmo do Qque se O
estudo fosse efetuado no dominio z. Se o0s autovalores sao
complexos e conjugados, entio o sistema pode ser caracterizado por

um coeficiente de amortecimento, [, e uma freguéncia natural, wn.
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Neste caso, 0Os autovalores no plano complexo s s3o dados por:

s = = fwn & jounY 1 - 7 (4.20)

Um estudo do mapeamento entre plano complexo s e
plano complexo z definido pelos modelos discretos desenvolvidos no
Capitulo II nio foli efetuado nesta Dissertagcido. Para o projeto do
observador uma abordagem alternativa baseada na transformada Z

exponencial foli adotada. Esta & definida por (Franklin [29]):

Ts

z e( ) (4.21)
Uma caracteristica transitdéria importante € o tempo

de estabelecimento, ts, definido como o intervalao de tempo

necessario para gue um sistema atinja o seu valor de regime,
dentro de uma faixa de erro arbitrada, quando submetidao a uma
entrada "degrau unitiario". Para uma faixa de erro de 1% o tempo de
estabelecimento de um sistema de segunda ordem € dado por

(Franklin (291) =
ts = - 1In(@.01)/fwn (4.22)

Para o motor de inducidc em estudo, através do
cidlculo dos autovalores da matriz Fif e utilizando as expressdes
(4.20) a (4L22), foram obtidas as curvas de coeficiente de
amortecimento e tempo de estabelecimento de fluxo em fungdo da
velocidade mostradas nas figuras 4.7 e 4.8 respectivamente.
Note—-se gue o minimo tempo de estabelecimento de fluxo acontece na

maxima velocidade (velocidade sincrona) e € 1gual a:
tsmin = @.4158 s (4.23)

Para o posicionamento de pdlos do observador o

coeficiente de amortecimentoc arbitrado sera:

o = 1/9Y27 2 0.707 (4.24)
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que corresponde =1 condlicao de amortecimento Eriticn
(Watanabe [32]). Nestas condi¢des, o observador apresentara um
pico de ultrapassagem percentual de 4.32% para uma resposta ao

degrau.

0 tempo de estabelecimento do observador deve ser
menor do gue tsmun para garantir uma resposta mais veloz do que a
dinamica do fluxo real da maguina. Evidentemente carece de sentido
a escolha de um tempo de estabelecimento inferior do que o periodo
de amostragem para o observador., J&a gue o0s valores observados
serio calculados sucessivamente a cada intervalo T. Assim, a faixa
de escolha para o tempo de estabelecimento do observador se
extende de T até tsmin. Para uma escolha criteriosa do tempo de
estabelecimento do observador efetuou-se um estudo de variagio
paramétrica. A figura 4.9 mostra a evolucido do erro percentual de
regime permanente no modulo do fluxo rotdorico observado em fungao
de tsmin/tse para um erro no valor da resisténcia rotdrica
disponivel tal gque Rr = 1.5ar (tse € o tempo de estabelecimento do
observador). Verifica—se gue o valor minimo do erro de regime £ de

@.4844%, e ocorre para tsmn/tse = 20, que corresponde a:
tse = 20.79 ms (4.23)
este valor corresponde a 37.5 vezes o periodo de amostragem.

Com os valores escolhidos para o coeficiente de
amortecimento e o tempo de estabelecimento do observador (eguacdes
(4.24) e (4.25)), utilizando as equacdes (4.20) a (4.22), os pdlos

do observador sao calculados:
zo = 0.8777 = j@.1084 (4.26)

A figura 4.1@ mostra o lugar de pdélos do observador
junto com os autovalores da matriz Fif, gque governam a dinamica do

fluxo raotérico.
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4.5 - RESULTADOS DE SIMULACAO COMPUTACIONAL

Para estudar a resposta transitoria do observador
projetado efetuou-se a simulagciao computacional do transitdério de

estabelecimento de fluxo do motor.

A figura 4.11 mostra a simulagio computacional da

~
evolugdo do fluxo rotdérico real e observado para Rr = Rr e wr = 0.
Verifica—-se uma rapida convergéncia do observador, com o erro

tendendo a zero em menos de meio periodo de 6@ Hz.

No transitdério mostrado na figura 4.12 estudou-se a
resposta do observador frente a variacgdes da resisténcia rotdrica.
Para isto adotou—-se um valor de resisténcia tal que Rr = 1.s§n
Verifica—se que a convergéncia € um pouco mals lenta do gue no
caso anterior (aproximadamente dois ciclos de 6@ Hz). Durante este
pericdo periodo inicial, o fluxo observado ndao pode ser utilizado
para objetivos de controle devido aos valores elevados do erro.
Verifica—se que, apés a convergéncia, o errag de estimagio &
bastante pegqueno (inferior a 1%). Isto permite confirmar a

robustez do observador.
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4.5 - CONCLUSAO

] calculador de fluxo rotérico apresenta
convergéncia muito lenta , alem de ser muito sensivel a variacdes
na resisténcia rotérica e a condigao inicial. Isto torna

impraticavel a sua aplicagio no controlador de corrente estatdrica

desenvolvido no capitulo anterior.

0O observador de fluxo rotdrico projetado neste
capitulo permite ultrapassar as dificuldades enfrentadas pelo
calculador de fluxo. 0O uso de corre¢io atraves da realimentag¢io do
erro de estimacgcio possibilita uma rapida redugidoco do erro na
condig¢io inicial. o posicicnamento adequada dos pdlos do
observador garante a robustez do observador de fluxo frente a

variacdes de resisténcia rotdrica.

A implementagioc do observador de fluxo rotdérico no
dominio discreto utilizando o modelo aprimorado desenvolvido no
capitulo II dispensa 0 uso de sensores de tens3o, Ja gque as
entradas de controle do sistema s3oc as larguras de pulso de
comando do inversor. Isto se traduz em economia e simplicidade de

implementacio.



CAPITULO V - CONTROLE VETORIAL DO MOTOR DE INDUCAO

5.1 - INTRODUCAO

Neste capitulo um sistema de acionamento para o
motor de indugiao baseado nos modelos dicretos desenvolvidos &
proposto. A técnica de campo orientado € introduzida de maneira a
permitir o controle desacoplado do fluxo e do conjugado da

magquina.

Os controladores de fluxo = velaocidade sio
projetados pela técnica TEFUARF . Resul tados de simulagao
computacional mostram o desempenho do sistema de acionamento

proposto.

5.2 = CONTROLE DESACOPLADO DO MOTOR DE INDUCAO

A simplicidade de construgdao, a robustez e as
necessidades minimas de manutencio tornam muito atraente o uso do
motor de inducio em aplicagcdes industriais. Entretanto, (]
acoplamento existente entre os fluxos rotdéricos e estatdricos,
além da dinamica ndo linear, fazem com gque o controle do motor de
inducio seja mais complexo e delicado do que o controle dos
motores de corrente continua. Este problema pode ser contornado
atraves da téecnica de campo orientado proposta por Blaschke em
1973 [33]). Esta técnica permite desacoplar o controle de
conjugado do controle de fluxo da maguina, O gque possibilita
que o comando de velocidade do motor de indugdo se efetue de
maneira semelhante &ao comando de motores de corrente continua e

com desempenho equivalente.

Para conseguir o desacoplamento do controle de
fluxo e conjugado a téecnica de campo orientado requer para sua
implementacio que as grandezas da maguilna sejam expressas num

sistema de referéncia adeguado. Este referencial e o vetor fluxo



rotédrico, Fr . A transformaciao de grandezas do referencial

estatdrico para o referencial fluxo rotérico & dada por:

X(dg) = [Ts-rlX(dg)”® (S5.1)
r 4
X(dg) = [Tsrsr] X(dg) (9.2)
onde,
[Tsrr] = cos(of)I + sin(ef)J (DD )
cos(ef) = Frd/ |Fr | (5.4)
sin(ef) = Frg/ |Fr| (3.3)

0 expoente "r" denota grandezas no referencial fluxo rotérico,
enquanto gue a auséncia do mesmo representa grandezas no
referencial estatdrico. o € o angulo entre os dois referenciais.
Note-se que a transformagcio dada pela equagio (5.3) consiste numa
simples rotacio espacial do sistema referencial ligado no estator
para o referencial orientado segundo o vetor fluxo rotérico. Neste
referencial as grandezas AC originais sdo transformadas em
grandezas DC (Leonhard [28]). Como o novo sistema de referéncia
estd orientado segundo o vetor fluxo rotdérico, a coordenada de
eixo direto Frd’® & igual ao vetor Fr' e a coordenda de eixo de

r . z
gquadratura Frg , bem como a sua derivada, € nula:

r r

Frd = Fr (Ba6)
o

Frq = @ (2.7)

DFrq” = @ (5.8)

Neste novo referencial, a equacio rotdrica (2.1b)
pode ser escrita de maneira equivalente em termos de suas novas

coordenadas:

DFrd” = Ra.lsd + Re.Frd’ (5.9)



2 = Ra.Isq + (Wr - Def)Frd (5.10)
Da mesma maneira, a equacdo de conjugado (2.24) transforma-se em:
Ce = (pMsr/2Lr)Isq .Frd” & B G

As equacdes (5.9) e (5.11) permitem implementar o
controle desacoplado de fluxo e conjugado. Analizandoc a equacio
(5.9) verifica-se gue pode-se controlar o fluxo rotdérico agindo
através da corrente Isd’. Desde gue o fluxo seja mantido constante
o conjugado eletromagnetico pode ser imposto de maneira
independente através da corrente Isqr (equagdoc (5.11)). Note-se
gue esta abordagem € semelhante ao controle do motor de corrente
continua, onde a corrente de campo comanda o fluxo e a corrente de
armadura comanda o conjugado desenvolvido pela maquina. Para a

implementa¢do do controle desacoplado, o vetor de correntes

estatéricas deve ser controlado acuradamente.

0 controle por campo orientado pode ser direto ou
indireto (Bose {191). O controle por campo orientado indireto
utiliza apenas realimentacido de velocidade e o angulo ef
necessario para efetuar a transformacio (5:=33 e obtido
indiretamente por integragio da egquagio (35.1@) de eixo de
quadratura. 0 controle por campo orientado direto utiliza, alem de
realimentacio de velocidade, realimentagio de fluxo, o gual deve
ser medido ou estimado. O Angulo ©f € obtido diretamente a partir

das coordenadas do vetor Fr, atravées das equagdes (5.4) e (5.95).

A figura S.1 mostra o esquema do sistema de
acionamento de motor de inducio por campo orientado direto
proposto neste trabalho. Observe—-se que somente a velocidade e o
vetor de corrente estatorica s3oco medidos. 0O bloco do observador
consiste na resolugdo das equagoes (4.14) e (8.19). A
implementacio dos controladores de fluxo e velocidade sera
descrita nas seg¢des seguintes. A transformacio de coordenadas do

referencial fluxo rotérico para o referencial estatdrico
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(eqg. S.1l)) e realizada atraves das eguagdes (5.4) e (5.5),
utilizando as coordenadas do fluxo rotdérico aobservado. O bSloco do
controlador de corrente estatdrica consiste na resoluc3c da

equag¢do (3.11).

5.3 - CONTROLADOR DE FLUXO ROTORICO

Para implementar o controle desacoplado do motor de
inducio € necessario manter o fluxo rotdérico constante. Visando
garantir esta condigdo, um controlador de fluxo TEFUAF sera
utilizado. Para tanto, & necessario obter uma egquacgido de
diferen¢cas gue envolva Frd® e Isdr, dado gue o fluxo deve ser
controlado atraves desta componente de corrente, como foli visto na

segio precedente.

Reescrevendo a equac¢io rotdrica (2.5@8b) de modo a
que fluxos e correntes sejam expressos no referencial fluxo
rotérico obtem—se:

[Te rlFr (k+1) = FfilTesrlIs (k) + Fef(Ta rIFr (k) +
+ Gfp.P(k) (5.12)
Lembrando que, no referencial fluxo rotorico tem-se,
r t
Fr = [|Fr| @] (Dwl3)

Multiplicando ambos os lados da equagido (5.12) pela
matriz de transformacdao inversa, ETm@]t e aproveitando o fato de
que o produto da mesma com as matrizes Ffi, Fif = Gfp =
comutativo, visto gque todas as matrizes envolvidas s3io da forma
(x.I + v.J),obtem—se:

Fri(k+1) = Ffi.Is (k) + Frf.Fr (k) + Gfp[Ts/r]tP(k) (5.18)

A primeira linmnha da equacio matricial (5.13) & uma
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2guaciao de diferengas que envolve amostras de fluxo e corrente,
Frd” = Isd’. Assim, tomando esta linha, substituindo Frd"(k+1)
pelo valor de referéncia desejado para o fluxo rotérico, IFr]*, e
explicitando a corrente obtem-se a lei de controle TEFUAF para o
fluxo rotdérico do motor:

rX

1sa™ (k) = r1 ajru“[uprl* o1t

- Feef |Frik)| @31° +
t
~ Gip[Tarr] P(k)] (5.15)

Observe—-se que o TfTluxo rotérico foi substituido
pelo correspondente wvalor observado, uma vez gQue se supde que o
mesmo nao foli medido. A lei de controle (5.15) garante que, desde
que o fluxo observado reproduza satisfatoriamente o fluxo real, a
cada instante de amostragem o fluxo rotdérico da maquina seja
forgcado a segquir o valor de referéncia desejado através da

imposi¢io da corrente Isdr¥(k) ao motor.

Para verificar o desempenho do regulador de fluxo
rotérico efetuou-se a simulacio computacional do transitdério de
estabelecimento do fluxo da maquina, como mostra a figura 5.2. A
simulacic foi efetuada considerando o rotor parado (wr = @),
(Isqr = @). Entre S@ ms e 15@ ms o fluxo de referéncia € reduzido
a metade do valor nominal. Verifica—-se um acompanhamento

satisfatério da referéncia por parte do fluxo rotérico da maquina.
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Fig. 5.2 - Resposta do Controlador TEFUAF de Fluxo Rotérico.
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5.4 - CONTROLADOR DE VELOCIDADE

Visando um controle acurado do motor de indugio, um
controlador TEFUAF de velocidade sera projetado. As
caracteristicas deste tipo de estrategia de controle, descritas no
capituleo III, garantem uma resposta dindmica rapida para o
controlador de velocidade, o gue permite implementar acionamentos

de elevado desempenho.

Segundo a tecnica analisada no capitule III, o
controlador TEFUAF de velocidsde £ obtido a partir da equac3o
mecanica discretizada (2.25) substituindo a velocidade, Wr(k+1),
pela referéncia desejada, Nr*(k+l), explicitando, a seguir, o

conjugado eletromagnético da maquina:
X X
Ce (k) = (23/pT)(Wr (k+1l) — Wr(k)) + Cr(k) (D16}

Pela lei de controle (5.16), a velocidade seguira a
referéncia a cada instante de amostragem, desde gque se consiga
impor o conjugado Ce*(k) a maquina. Uma dificuldade na
implementagio do controlador (5.16) reside na necessidade de um
conhecimento acurado do conjugado de carga, CL(k}, para poder
impor a resposta desejada. Para solucionar este problema, O
conjugado de carga sera estimado & partir da préopria equagio
mecanica (2.25). Levando em considerag¢io a relativa lentidio dos
transitérios mecanicos em relacio aos transitdérios eléetricos, o
conjugado de carga estimado no instante kT sera aproximado pelo
valor do conjugado de carga no instante (k—-1)T, calculado a

partir da equaciao (2.23):

4

EL(k) = Crlk=1) {(9=17)

assim,

Crik) = Ceik=1) — {2I/pTICurlk) - We(k-1)) (5.18)

onde ©o cojugado eletromagnético estimado € obtido a partir da

equacdo (2.26), utilizando valores de fluxo observado:



Celk-27 = (pMsr/2L-)(Isqi{k—11Fr{k-1) - Isd(k—l)&r(k—l)) (3.19)

0 conjugado de carga estimado desta maneira esta
atrasado um periodo de amostragem em relaclo ao conjugado de carga
real, mas, como T & muito pequeno em relagdo as constantes de
tempo mecanicas, esta diferenga € minima. Assim, o controlador de

velgcidade pode ser expresso Como:

X ~
Ce¥(k) = Ce(k-1) + (23/pT) (Wr (k+1) — 2Wr(k) + Wr(k—=1)) (S.20)

A corrente de conjugado & entic obtida a partir da

equacioc (S5.11):
Isqg™¥ (k) = (2L~/pMer|FriTice” (k) {5.21)

A lei de controle (5.14) forgca a velocidade da
maguina a segulr a referéncia a cada i1nstante de amostragem desde
que se consiga impor & maquina a corrente de conjugado dada por
(3.21). Para evitar correntes muito elevadas durante os
transitdérios de velocidade deve—se limitar as variliscdes da
velocidade de referéncia de maneira a gQue 0 pico de corrente no
ultrapasse os limites de operagio da maguina. Adotando uma
variacio maxima da referéncia de velgcidade de 1.0 rad/s a cada
periodo de amostragem, a corrente de conjugado fica limitada a um

glco maximo de apraoximadamente 60 A nos transitorios de aceleracao

e frenagem.

5.5 ~ RESULTADCOS DE SIMULACAC COMPUTACIONAL

Para verificar fa] desempenho do sistema de
acionamento proposto, diversas simulacdes computacionais faram

efetuadas.

A evolucdo dinamics das grandezas mais
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significativas para um ciclo de inversido de veloc:igade com a
Maquina em vazig £ mostrada na figura 5.3. Verifica-se que, nos
transitdrios de velocidade, o 2rro entre o fluxo real e o fluxo de
referéncia mantem-se inferior a 5% Isto ndo chega a afetar o
controle de wvelocidade. 0 erro na velocidade controlada e

desprezivel {(inferior a 0.21%)},.

& figura S5.4 mostra a3 resposta do sistema a
aplicacido de carga. Um degrau de conjugado resistente igual a
20 N.m (em linha pontilhada) € aplicadc apds 498 ms. O =2rro de
fluxo durante o transitdorio de estabelecimento de velocidade &
inferior a S, Verifica—se que a velocidade permanece
perfeitamente controiada, mesmo no instante de aplicacio da carga.
0 erro na velocidade controlads € desprezivel (inferior a 2.01%).
Isto € garantido pelo controlador TEFUAF, gue for¢a a velocidade a
seguir a referéncia a cada periods de amostragem. A estimacio do
conjugado de carga permite compensar rapidamente os efeitos do

mesmo sobre a velocidade do motor.

0 ciclo de funcionamento em vazlio para baixas
velocidades & mostrado na figura 5.5. 0 erro de fluxo durante os
transitérios de velocidade mantem—se inferior a 3%. A velocidade €

perfeltamente controlada, apresentando um erro inferior a 3.01%.
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5.6 - CONCLUSAO

Este capitulo procurou dar uma vis3o geral do
sistema de acionamento proposto para o motor de indugidoc. A técnica
de campo orientado foi utilizada para obter o controle desacoplado
de fluxo e conjugado, que possibilita que o motor de indugdoc tenha

desempenho comparavel ao de motores de corrente continua.

0 controlador TEFUAF projetado forga o fluxo
rotérico da maguina a convergir para o valor de referéncia a cada
intervalo de amostragem. 0O controlador TEFUAF de velocidade, que
incorpora estima¢io do conjugado de carga, garante um rastreamento
perfeito da velocidade de referéncia, mesmo sob variagdes bruscas
de carga, Jja que a sua resposta se did a cada periodo de

amostragem.
Os controladores de fluxo e velocidade estdo

formulados na forma de equacdes de diferengas, o que torna facil a

implementacio dos mesmos na forma de um algoritmo recursivo.
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CAPITULO VI - CONSIDERACOES SOBRE IMPLEMENTACAO EM TEMPO REALi

6.1 - INTRODUCAO

0O algoritmo de controle do motor de inducgdoc &
construido a partir das técnicas desenvolvidas nos capitulos

anteriores.

0 esforcgo computacional necessario para o
processamento do algoritmo de controle &€ avaliado através do
calculo do tempo computagioc do mesmo. Consideragdes sobre
implementagcio em tempo real s3o feitas e € dada uma possivel

configuracio para implementacio do sistema de controle.
6.2 - ALGORITMO DE CONTROLE DO SISTEMA

As técnicas desenvovidas nos capitulos anteriores
podem ser agrupadas de modo a formar um algoritmo de controle
para acionamento do motor de indugdo para implementacio em
controlador digital. Pode-se dividir este algoritmo nas seguintes

etapas basicas:

1) Entrada de dados — Medig¢io de corrente e velocidade. Conversao

A/D. Transformacdo 3¢/2¢ (Equagio (2.15)).

2) Avaliac3io do Modelo Discreto - CAlculo das submatrizes do
modelo discreto em funcio da velocidade medida (Equagdes (2.37) a

(2.39) & 2.:51) a (2.56})).

3) Estimaci3o de Fluxo - Calculo da matriz de ganhos do observador.
Geracio do sinal de erro. Calculo do fluxo rotdérico atraves do

observador. (Equacdes (4.19), (4.13) e (4.14)).
4) Avaliacio da matriz de transformacdo [Ts-r] - Calculo do médulo

do fluxo e do seno e cosseno do angulo de fase do mesmo (Equagdes

(5:3) a (9.9} ).
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_ 5 e rx .
) Controlador de Fluxo - Avaliac3io da corrente Isd , que impde o

o

fluxo rotérico da maquina (Equagio (5.13)).

6) Controlador de Velocidade - Avaliagdoc da corrente Isqr‘, i

impde a velocidade da maquina (Equagdes (5.21) a (5.23)).

7) Transformagido [Tssr] - Transformagao das correntes estatdricas
do referencial fluxo rotérico para o referencial estatdrico

(Equagao (5.1)).

8) Controlador de Corrente - Cialculo do vetor de larguras de pulso
no referencial estatdérico a partir das correntes de referéncia

(Equagioc (3.11)).

?) Transformagiao [Ta/z]t — Calculo das 1larguras de pulso de

comando de braco de inversor (Egquacio (2.3@)).

1@) Saida de Controle - chaveamento dos dispositivos do inversor

de tensio.

Estes passos sio sumarizados no algoritmo dado a

seguir:

Passo 1:
Entrada de dados.

Medigio e conversioc A/D de Isa, Isb & wr.

Isd(k) = /3/2 Isa(k) (S«1)
leq(k) = (Isa(k) + 2.Isb(k))/¥ 2 (6.2)

Passo 2:
Avaliac¢io do modelo discreto
Cilculo das matrizes Fi., Fiuf, Gip Ffi Fif @ Gfp em fung¢io de

wr (Equacdes (2.37) a (2.39) 2 (2.51) a (2.586)).
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Estimacado de Fluxo rotérico.

K = (Fff —a.I + b.J)Fn*t
Is(k) = Fit.Is(k=-1) + Fu.Er(k—l) + GipP(k-1)
Fr(k) = Ffi.Is(k—-1) + Fff Fr(k-1) + Gip.P(k—-1) +
+ K(Is(k) - Is(k))

Passo 4:

Avaliagio de [Tsor].

[Fr(k)| = S Frack)® + Bratk)?
cos(8f) = Frd(k)/|Fr(k) |
sen(8f) = Frg(k)/ |Fr(k) |

[Tssr] = cos(8f).I + sen(8f).J

Passo S:

Controlador de Fluxo.

t o FuC|Fr(k) |

1sd” ¥ik+1) = [1 aatFu"[c;Fri* 23
t
- Gip[Tssr] P(k—l)]

Passc 6:

Controlador de Velocidade.

Ce(k-1) = (pMsr/2Lr){Isa(k—-1).Frd(k—-1) +
- Isd(k-1).Frg(k-1))

CE*(k) = Ce(k—-1) + (ZJ/DT){wr*(k+l) — 2wr(k) +wr(k—=1)}

X X
leq" Y(k+1) = (2Le/pMer)Ce (k) / |Fr |nom
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Passo 7:

Transformacao [Tssr].
Is*{k+1) = [Tmn]lsr*(k+l) (6.14)

Passo 8:

Controlador de Corrente.
P(k) = Gqfitlsx(k+l) — Fii.Is(k) Fif.Fr(k)] (& 19)

Passo 9:

Transformagao [Ta/z]t.
t
P(abc) = [Tarz] P(k) (6.16)

Passo 1@:
Geragio da seguéncia de pulsos de gatilho a partir das

larguras P(abc).

6.3 - ANALISE DE ESFORCO COMPUTACIONAL

A reducio do tempo de processamento do algoritmo de
controle descrito na secio anterior € de fundamental importancia
tratando-se de uma implementa¢ic em tempo real, visto que o
controlador digital deve processar o algoritmo num espago de tempo

limitado.

A sequinte nomenclatura foi adotada para os tempos

de processamento de operag¢des em ponto flutuante do controlador

digital:
p — tempo de processamento de produto.
s — tempo de processamento de soma.



d - tempsc de processamento de Jdivisio.
r - tempo cde pracessamento de ralz guadrada.
f — tempo de processamento de funcio trigonométrica.

A segquir sdo feitas algumas consideragdes sobre
algumas simplificacdes gque podem ser assumidas de modo a reduzir o
tempo de processamento de cada passo do algoritmo de controle

descrito na segao anterior.

No passo 1:

Como a alimentagio & trifasica sem neutro, a soma
das caorrentes e nula, sendo suficiente medir apenas duas correntes
(Isa & Isb) para obter informacidc completa sobre o vetar corrente
gstatdrica. Isto permite ssimplificar as operacdes envolvidas na
transtformagcio 3¢/2¢ (ver Eguacdes (6.1) e (&.2)), obtendo um tempo

de processamento igual a 3p + ls.

No passo 2@

NMa avaliacio do modelo & necessario calcular apenas

. - - . s s

os termos das matrizes que sao fungio da velocidade, Fu~, Ffi,
=1 ;

Fff~, Fii, Fif, Fri, Fff e Gfp. As matrizes restantes podem ser

calculadas a priaori e armazenadas na memdria do controlador

digital.

As matrizes constituintes do modelao discreto sao
todas da farma (x.I + v.J), soma de uma matriz simétrica com uma
anti-simeétrica. Entre ogutras vantagens isto permite que o0 produto
sentre duas matrizes deste tipo seJa comutativo. Devido a esta
estrutura particular, o tempo de processamento de aperagdes entre
estas matrizes pode ser reduzido. Tém-se assim 05 seguintes tempos

de processamento de operacdes matricials:

produto por escalar: Z2p
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sama: 2s

brodutc: 4p + 2s
determinante: 2p + 1s
inversao: 4p + 1s +1d

Nos calculos envolvendo senos e cossenos pode-se
introduzir uma simplificacdo adicional, derivada do fato que o
dngulo (W2T) ser bastante pegueno, com um valor inferior a 12°,
mesmo na maxima velocidade. Desta maneira pode—-se aproximar o
calculo dos senos e cossenos tomando os dois primeiros termos das
séries de poténcias correspondentes sem prejudicar a precisio dos
calculos envolvidos. (0 estudo de erro de discretizacio e de
estabilidade numérica dos modelos propostos no capitulo II foi

efetuado sem levar em conta esta aproximagiao).

Apds as simplificagdes acima, obtem—-se um tempo de
processamento igual a 1l1lp + 5s + 1ld +2f para o modelo discreto
simplificado mais 21p + 13s para o modelo discreto aprimorado,
dando um total de 32p + 18s + 1d + 2f. Comparando com um
modelo discreto obtido por truncamento dos termos de ordem
superior a dois da série da matriz exponencial, verifica-se que,
embora o tempo de processamento envolvido no calculo do modelo
discreto aprimorado seja um pouco maior, este € numéricamente
estavel para uma ampla faixa de escolha do periodo de amostragem,
enquanto gque a série truncada torna-se instavel para T maior do
que 5.5 ms aproximadamente. Os erros de discretizagdo envolvidos

nestes dois modelos s3ao da mesma ordem de grandeza.

No passo 3:

As operacdes sobre operacdes matriciais feitas para
o passo 2 tambem s3o validas para o calculo do observador. O
cilculo da matriz de ganhos envolve um tempo de processamento

igual a 8p + Ss + 1d, o processamento do sinal de erro leva um
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tempo igual a 18p + 1@s e a estimacico de fluxo propriamente dita
leva um tempoc 1gual a 15p + 4s, totalizando um tempo de

processamento igual a 34p + 295 + 1ld para o passo 3.
No passo 4:

0 calculo do médulo do fluxo envolve um tempo de
processamento igual a 2p + 1ls + lr, enguanto que o cialculo do seno
e do cosseno do angulo de fase do vetor de fluxo envolve 1ld para
cada uma das operagdes. Isto da um tempo de processamento total de

2p + 1s + 2d + 1r.
No passo 5:

0 produto entre as matrizes Fif e Fri 'j4 foi
efetuado no passa 3, no calculo da matriz de ganhos, K. Isto
permite reduzir o tempo de processamento do controlador de fluxo.

l1ép + 8s + 1d € o tempo envolvido no processamento deste passo.

No passo 6&6:

A estimagico do conjugadoc da maquina envolve um

tempo igual a 3p + ls, o conjugado de referéncia €& calculado em
x

2p + 3s e o calculo da corrente Isqr e efetuado em apenas 1lp, O

que resulta num total de ép + 4s.

No passo 7:

Sendo a matriz [Tesr] da forma (x.I + y.J), a
transformacio das correntes do referencial fluxo rotdérico para o
referencial estatdérico € efetuada num tempo de processamento igual

a 4p + 2s.
No passo 8:

As simplificagcdes validas para as operagdes entre

matrizes da forma (x%x.I + vy.J) descritas no passo 2 tambem sio

B



+alidas para o controclador de corrente, permitindog reduzir o tempo

de processamento do mesmo a 1@p + 8s + 1d.

No passo 9:

De maneira semelhante ao passo 1, a relagido (2.28)
que garante simetria de alimentagio permite simplificar a

transformagio 2¢/3¢ reduzindo o tempo de processamento a 3p + Ss.

No passo 10:

0 tempo envolvido nesta operagio € minimao, Jja gque
envolve apenas 0 atraso do circuito eletrdnico de gera¢ido dos

pulsos de gatilho.

Os dez passos acima totalizam um tempo de
processamento igual a 11@p + 76s + &d + 1lr + 2f. Estes resultados

estio sumarizados na tabela I:

passo p s d r ¥
1 3 1 = = -
2 32 i8 1 = 2
3 34 29 L = =
4 7 1 2 1 =
] 16 8 1 - -
6 4 - = =
7 2 = = =
8 1@ 8 1 = =
3 3 S = = =
12 = = = = =
total 11@ 76 & 1 2

TABELA I - Esforgo Computacional



Na =laboracic da =strategia de controle do motor de
indug¢do partiu-se do pressuposto de gue o tempo de processamento
do algoritmo de controle seria desprezivel em relagio ao periodo
de amostragem. Neste caso, devem—-se limitar as larguras de pulso a
um valor maximo inferior ac periodo de amostragem, de modo a
reservar um determinado intervalo no inicio do mesmo (um décimo de
T, por exemplo) para o processamento do algoritmo de controle.
Esta solucdio apresenta a desvantagem de que o periodo de
amostragem € subaproveitado. Caso os recursos computacionais nao
sejam suficientemente potentes e o tempo de processamento atinja
valores da ordem de grandeza do periodo de amostragem, esta
solugcio torna-se impraticavel. Neste caso deve-se utilizar algum
método de predigic para calcular os valores das variavelis de
estado a partir de medigdes feitas com antecedéncia. Desta
maneira, um intervalo de tempo maior pode ser reservado para o
processamento do algoritmo de controle. Esta técnica pode ser
implementada utilizando o prédprioco modelo discreto aprimorado de
modo a calcular o valor das variaveis de estado no instante (kT)
a partir de medigdes feitas no instante (k-1)T. Assim um intervalo
aproximadamente igual aoc periodo de amostragem fica disponivel
para o processamento do algoritmo de controle. Uma solucio mais
eficiente pode ser obtida conjugando as funcdes de estimagdo e
predicio através de um observador preditor de ordem completa

(Franklin [29]):

Is(k+1) | _ |Fi Fu| |Is(k) Giolorey «
Fr(k+1) Fri Frr| |Fr(k) Gip
+ K.[Is(k) = Is(k)] (6.17)

Atraveés deste observador, as variavels de estado
podem ser preditas com um periodo de amostragem de antecedéncia,
deixando tempo suficiente para o processamento do algoritmo de
controle. 0O observador de ordem completa apresenta ainda a
vantagem de ser menos sensivel a ruidos de medicdo do que o

observador de ordem reduzida.
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Uma reducdo significativa no tempo de processamento
pode ser obtida se os controladores de fluxo, corrente e conjugado
sdc agrupados num sé controlador, no gqual fluxo e conjugado si3o
controlados simultaneamente de maneira integrada e o controle de

corrente esta implicito na sua estrutura:

P(k) = Gp“[ECe‘ 1Fe|*1% - FiIs(k) - Ff.Fr(k)] (6.18)
onde,

t
Fi = [; :][Ta/r] Fri + (2Lr/(pMar[Fr|))[z r][T/r]tFi.‘L (6.19)
Fr = [; z][Ts/r]th!‘ . (2Lr/(Dﬂ.rlFr‘|))[: :][To/r]tl:"u‘ (6£.20)
Gp = [: g][Tn/r]thp - (2Lr/(pl“1-r|!:'l‘|))[: :'][T-/rJthp (6.21)

Observe—-se que,pelo controlador dado por Eqg.
(6.18), as larguras de pulso sio calculadas diretamente, dadas as
referéncias de fluxo e conjugado, bem como a realimentagidoc de
estados, Is{k) e Fr(k). A descrig¢io detalhada deste controlador

integrado sera deixada para publicacdes futuras.

6.4 - CONFIGURACAO DO SISTEMA

A figura 6.1 mostra a configuracdo em "hardware
para o sistema de acionamento proposto. As correntes Isa e Isb sao
amostradas e seguradas a cada intervalo T e convertidas em dados
binarios pelo conversor A/D. 0O controlador digital processa o

algoritmo de controle a cada periodo T, de modo a fornecer as



Inversor
i { w1 (1a )
Teasao .

\_/

6l Gb Isa Isb -
| Gerador

de sl [sm] (s
Pulsos : ‘

|

Iliiiiiiiliiiiill

bE

Fig. 6.1 - Configuragao para O sistema de acionamento proposto.



larguras de pulso, na forma biparia, para o circuito gerador de
pulsos, cue se encarrega de gerar na sequéncia certa os sinais de
gatilho para os dispositivaos de chaveamento do inversor (GTO's ou

MOSFET 's de poténcia).

6.5 - CONCLUSAO

Este capitulo globalizou os resul tados dos
capitulos anteriores na forma de um algoritmo de controle para
acionamento do motor de indugio a ser implementado em controlador

digital.

0 cialculo do tempo de processamento do algoritmo de
controle permite escolher o controlador digital de maneira a
garantir uma velocidade de computagdoc suficiente para realizar o

algoritmo em tempo real.

A utilizacio de um observador preditor de ordem
completa permite estender o tempo disponivel para processamento do
algoritmo de controle, além de diminuir a sensibilidade a ruidos
de medigcio. A integragio do controle de corrente, fluxo e
conjugado num s& controlador permitira elaborar algoritmos mals
eficientes. 0 estudo da inclusioc deste controlador e do observador

de ordem completa seria feito em pesguisas futuras.
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CAPITULO VII - CONCLUSAO GERAL

Neste trabalho um algoritmo para controle em tempo
real do motor de inducdo fol desenvolvido utilizando técnicas de

controle moderno.

Desenvolveu-se um modelo discreto para o motor de
indugdo, numericamente estiavel para uma ampla faixa de escolha do
periodo de amostragem. 0O estudo do erro de discretizacio do modelo
permitiu escolher criteriosamente o periodo de amostragem. O
modelo caracteriza—-se por possulr comc entrada de controle o vetor
de larguras de pulso de comando de brago do inversor. Isto permite
simplificar a estratégia de controle. Neste sentido, um
controlador "deadbeat" das correntes estatdéricas fol desenvolvido.
Este controlador, estavel para uma ampla faixa de variagao
parametrica, pode ser wutilizado no acionamento de motores de
inducioco de poténcia elevada, onde, devido as limitacdes de
frequéncia de chaveamento de inversor, os controladores de
corrente por histerese nao podem garantir niveis de "ripple”
suficientemente baixos como os que o controlador "deadbeat" pode

fornecer.

Para suprir as necessidades de realimentacio de
estados do controlador de corrente, um observador discreto de
ordem reduzida para estimagio de fluxo rotdrico foili projetado. A
utilizacio do modelo discreto desenvolvido no capitulo II permitiu
eliminar o uso de sensores de tensao no observador. Um
posicionamento de pdélos robusto permite ao observador estimar O
fluxo com precis3o aceitavel, mesmo para variagdes consideraveis

da resisténcia rotdrica.

Utilizou—-se a técnica de campo orientado direto
para permitir o controle desacoplado de fluxo e conjugado. Para
este feito, controladores "deadbeat"” de fluxo e conjugado foram
projetados. Um meétodo de estimagao do conjugado de carga fol

desenvolvido de modo a compensar perturbagdes na velocidade e
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garantir um controle acuradc da mesma. Resultados da simulacgic

computacional demostraram o bom desempenho do sistema proposto.

A estrutura particular do modelo discreto proposto
permite assumir varias simplificagdes que possibilitam reduzir o
tempo de processamento do algoritmo de controle desenvolvido. O
estudo do esforgo computacional necessario para o processamento do
algoritmo permite estimar a velocidade de calculo que sera
requerida a&ao controlador digital, fornecendo um parametro de

escolha do mesmo.

Este trabalho nao pretende que o algoritmo de
controle proposto seja uma ferramenta "acabada", mas antes, um
exemplo de como as diversas teécnicas de controle modernc podem ser
integradas de maneira eficiente para o comando do motor de indug3o

em tempo real.

Futuramente pretende—se pesquisar a inclusdao de um
observador de ordem completa no sistema, de maneira a reduzir a
sensibilidade a ruidos de medigioco e permitir a elaboragioc de um
algoritmo de controle mais compacto. De acordo com esta premissa
esti sendo desenvolvido um controlador "deadbeat"” integrado para

fluxo e conjugadoc, com o controle de corrente implicito em sua

estrutura.
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ANEXO I - ENTRADA CONSTANTE EQUIVALENTE A PULSO

Dado o sistema linear DX = A.X + B.U, a figura Al.l
mostra a entrada pulsada do mesmo, U(t), de largura P(k),
amplitude "E" e centrada no intervalo de amostragem. Tomando uma
entrada constante Ueg = K.E, onde K = P(k)/T, prova-se que as duas
entradas siaoc equivalentes durante o periodo de amostragem, desde

gque este seja suficientemente pequeno.

Para a entrada pulsada a solugdo do sistema no
intervalo de amostragem é&:

A

Xikel) = eAT x(k) + A(T-P(KII/2 2 AP(K)

A -~ I)BE (AI-1)

Para a entrada constante equivalente a solugio no intervalo de

amostragem e,

Rkl = @™ Kk} % A D - TINK.E (AI-2)

Como as duas solucdes devem ser equivalentes, igualando as duas

expressdes acima obtem—se:

AT-P(K)I/2 - APK) gy o ot AT gy (AI-3)

Mas, expandindo em séries de poténcias,

gAT-P(Kk))/2 ot APIK) _ 3y = (P(k))IA® + (T.PIKI/Z2)A* +
+ (P(k)¥/28 + T2P(Kk)/8)A% + ... (AI-4)
. A ™ « Iy = IR.TIA® + (KT 729AY #
“(E.TIEIK" 4 ... (AI-5)

Igualando termo a termo e desprezando termos de ordem superior

120



4 .
a T obtem-se finalmente,

(P(k)IA® = (K.T)A® o K = P(k)/T (AT—5)
CEPCRYZ2IAY 2 (KT I2)AY 2 K = BRY/T (AI-7)
?um
lh --------------------------
l-!' """""""""" T 1
] 1]
] ]
KT ———> (k)T
MK 3

Fig. AlI.1 - Entrada constante equivalente a entrada pulsada.



ANEXO II - ENTRADA CONSTANTE EQUIVALENTE A RAMPA

Dado o sistema linear DX = A.X + B.U, a figura
AIl.1 mostra a entrada do mesmo na forma de rampa, U(t) = v.t,
onde RAVAS 1= a declividade. Tomando uma entrada constante
Ueg = K.v.t, mostra-se qgque as duas entradas s3oc eqguivalentes
quando K = 1£2, desde que (w] periodo de amostragem seja

suficientemente pegueno.

A solug¢do durante o 1ntervalo de amostragem para a

entrada rampa & (ver Ogata [23]):

X(T) = & X0 * A2 - I — ATIB.v (AII-1)

Para a entada constante equivalente a solugdao no 1intervalo de

amostragem e,

X(T) = e*T.x(@) + A (e - I)B.(K.v.T) (AII-2)
Como as solugdes sioc supostas equivalentes, 1igualando as duas
expressdes obtem-se,

A% = T =ATy = u™ <« DIK.T (AII-3)

Mas, expandindo em séries de poténcias,

Alg® - 1 <A1y = (TEr218 + T/8IK % «.s (AI1-4)

ca® - TIR.T = R TRIAY * (KT IRE + o (AII-5)

: 2 )
Desprezando os termos de ordem superior a T e ilgualando termo a

termo obtem—-se finalmente:
(T2/23A" = (K.TOA' + K = 172 (AII-6)

Assim, a entrada equivalente e,



(AII-7)

visto que,

v = constante = (U(T) - U(@))/T (AII-8)

ou seja a entrada equivalente esta exatamente no meio das amostras

em kT & (k+1)T. Para o instante kT tem—se entio,

Ueg(k) = U(k) + (U(k+1)-U(k))/2 = (U(k+1)+U(k))/2 (AIT—=7)

[S]) N
-

Fig. AII.1 - Entrada constante eguivalente a entrada "rampa'".



ANEXO III - PARAMETROS DO MOTOR
Dados de placa:

I fases

4 polos

S HP

5@ Hz

1715 RPM

Ligac3o em estrela 38@ V 7/ 8.7 A

Parametros:

Re = 1.463 Q
Rr = 1.446 Q

Ls = 142,94 mH
Lr = 143.25 mH
Mer = 138.14 mH
J = @.069 Kg.m"
B = 2.1078 N.m.s

Tensido DC do Inversor:

E = 38@ V
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