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RESUMO

Esta tese apresenta as etapas de projeto e de implementagao de um controlador
digital preditivo para regular as correntes de um motor CC de fmas permanentes sem
escovas (do inglés, Permanent Magnets Brushless DC motor) (BLDC) de baixa in-
dutancia, trifasico a trés fios. Estes tipos de motores sao usualmente acionados por
conversores eletronicos de poténcia com multiplos estagios, comutados em altas frequén-
cias, ou usam filtros adicionais para limitar as ondulacées de corrente. As formas de
onda da forca contra eletromotriz induzida e das correntes retangulares dificulta o pro-
jeto e sintonia de controladores lineares. A complexidade desta tarefa aumenta quando
se considera a ampla faixa de velocidade de operagao do motor. Controladores digitais
preditivos sao facilmente implementados em processadores digitais de sinais, tendo sido
usados com sucesso para regular correntes de diferentes tipos de conversores eletronicos
de poténcia. Trés estratégias de comutagao (bipolar, unipolar sincrona e unipolar) sao
usadas para obter trés controladores PWM preditivos para regular as correntes retan-
gulares do motor BLDC, sem a necessidade de filtros ou conversores adicionais. O fato
das correntes fluirem por apenas duas das fases do motor em cada intervalo de 7/3 rad
permite operar o inversor fonte de tensdo trifasico (Voltage Source Inverter) (VSI)
como um conversor CC-CC em ponte completa. Esta caracteristica simplifica o algo-
ritmo de controle sendo necessario apenas um controlador para as correntes trifasicas.
Parcelas para compensar o erro em regime permanente devido ao tempo morto, queda
de tensao nos interruptores e atrasos de amostragem e de disparo dos interruptores sao
incorporadas a lei de controle modificada. Resultados experimentais e de simulacao
para um motor BLDC trifdsico de 5 kW /48 V sdo apresentados para demonstrar a
viabilidade da proposta. O algoritmo de controle do sistema de acionamento do motor
BLDC foi implementado usando o controlador digital de sinais TMS320F28335.

Palavras-chave: motor CC de imas permanentes sem escovas, controlador PWM pre-

ditivo, compensacao de parametros, acionamento de motor com velocidade varidvel.






ABSTRACT

This thesis presents the design and implementation steps of a digital predictive
controller to regulate a low—inductance, three—phase, three—wire permanent magnet
brushless DC (BLDC) motor currents. These types of motors are usually driven by
multi-stage converters, switched at high frequencies, or use additional inductances to
limit the current ripple. The motor’s trapezoidal back electromotive force and rectan-
gular currents waveforms make the design and the tuning process of linear controllers
difficult. This task complexity increases when a wide speed range is considered. Digital
predictive controllers are easily implemented using digital signal processors (DSP), as
successfully used for different types of power electronic converters currents regulation.
Three switching strategies (bipolar, synchronous unipolar e unipolar) are used to obtain
three PWM predictive controllers to regulate the rectangular currents of a brushless
DC motor, without the need for any additional filters or converter. Due the fact that
the currents flow only between two phases of the motor at every 7/3 rad period ma-
kes possible to operate the three-phase voltage source inverter as a full-bridge DC-DC
converter. This feature simplify the control algorithm which requires only one control-
ler to synthesize the three-phase currents. A methodology to eliminate the steady-state
error due to blanking time, switches voltage drop, sampling delay and pulse driver delay
were incorporated in the modified predictive control law. Experimental and simulation
results using a 5 kW /48 V three-phase BLDC motor are presented to demonstrate the
feasibility of this proposal. The control algorithm was implemented in a digital signal
controller TMS320F28335.

Keywords: permanent magnet brushless DC motor, PWM predictive controller, para-

metric compensation, adjustable speed drive.
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VSI inversor fonte de tensao ( Voltage Source Inverter)
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1 INTRODUCAO

Apesar do baixo custo dos motores de inducao, os motores de imas permanentes
sem escovas (Permanent Magnets Brushless) (PMBL) tém sido a principal escolha
para utilizacdo nos sistemas de propulsao de veiculos elétricos (VESs) e veiculos elétricos

hibridos (VEHS) (CHAN & CHAU, 1997), (EMADI, 2006), (GAO; EHSANI & MILLER, 2005).

Construidos com imas de elevados campo remanescente e forga coercitiva, os moto-
res PMBL séo classificados como: (i) motor sincrono de imas permanentes ( Permanent
Magnet Synchronous Motor) (PMSM) ou (i) motor CC de imas permanentes sem es-
covas (Permanent Magnets Brushless DC motor) (BLDC), em funcao do perfil senoidal

ou trapezoidal da forca contra-eletromotriz (FEM) gerada, respectivamente.

Diferentemente dos motores PMSM que sao acionados por correntes senoidais, os
motores BLDC sao alimentados por correntes retangulares em consequéncia da forma

de onda trapezoidal da FEM, conforme exibido na Figura 1.

Contudo, independentemente do perfil da FEM interna, é fundamental conhecer
a posigdo do rotor para acionar corretamente essas maquinas (HANSELMAN, 2006),
(KRISHNAN, 2010). Nos motores PMSM sao usados sensores de posigdo precisos e
de elevada resolucao. Por outro lado, num motor BLDC de n fases, devido a FEM
ser trapezoidal, é necessario conhecer apenas 2n posicoes discretas do rotor. Esta

caracteristica simplifica o algoritmo de controle e o tipo de sensor utilizado.

Além da simplicidade dos sensores, os motores BLDC possuem uma densidade de
poténcia 15% maior quando comparados com os motores PMSM (KRISHNAN, 2001).
A interacao entre o campo magnético trapezoidal e a corrente retangular produz um
conjugado maior no motor BLDC do que aquele produzido pelo campo magnético e
corrente senoidais no motor PMSM, considerando um mesmo valor de pico de tensao e
de corrente (MARIAH & WAHSH, 1996). Essas caracteristicas possibilitam a redugao do
volume e do peso dos motores BLDC, tornando-os mais atrativos para aplicagoes em

sistemas embarcados.
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Figura 1: Formas de onda da FEM e corrente para os motores: (a) PMSM, (b) BLDC.

1.1 IDENTIFICACAO DO PROBLEMA

Atualmente, o setor de transportes é responsavel por mais da metade do consumo
mundial de petréleo. Projecoes recentes apontam um aumento da demanda de com-
bustiveis f6sseis neste setor em 40% até 2035 (IEA, 2013, 2012). Diante do cenério atual
de reducao das reservas de combustiveis fosseis, alta dependéncia de petroleo offshore
e pressoes ambientais para redugao das emissoes de gases de efeito estufa, governos dos
paises desenvolvidos vém propondo medidas para incentivar e exigir mudancas no setor

de transportes.

Tais politicas abrangem desde mudancas do tipo de transporte, de ponto a ponto
para o modal ou publico, até alteracoes das tecnologias usadas nos veiculos como, por
exemplo, o uso de energia elétrica para propulsao de VE e VEH em substituicao aos
veiculos baseados em motor a combustao interna (MCI). A Alemanha, como exemplo,
tem tomado medidas politicas para reducao das emissoes produzidas pelos MCI, em
que apenas veiculos de passageiro nao emissores possam trafegar nas estradas a partir
de 2030 (SCHMITT, 2016).

Nesse sentido, limitagoes técnicas devem ser estudadas e superadas para que haja a
consolidacao dos VE e VEH no mercado. Uma das principais restricoes destes veiculos
estd relacionada com sua baixa autonomia. Uma das linhas de pesquisas realizadas para
contornar esse problema é o projeto de sistemas de tracao mais eficientes e compactos
(LASKARIS & KLADAS, 2010). Neste contexto os motores BLDC se apresentam como

uma alternativa interessante devido a sua eficiéncia e densidade de poténcia elevadas.

Técnicas de controle para acionamento de motores que requerem correntes senoi-
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dais para o seu acionamento sao bem conhecidas na literatura. Como exposto, os
motores BLDC com FEM trapezoidais necessitam de correntes retangulares para o seu
acionamento. Assim, motores BLDC possuem correntes de referéncia que variam brus-
camente na forma de degrau e controladores com rapida resposta dinamica devem ser

investigados para a sintese dessas correntes.

Apesar das vantagens dos motores BLDC, alguns destes motores apresentam desa-
fios na sintese das correntes devido a sua baixa indutancia. Geralmente, a indutancia
de dispersao dos motores BLDC com grande entreferro magnético, fluxo axial ou ainda
de estator sem nicleo, ¢ muito baixa (tipicamente inferior a 100 uH (DE et al., 2012)).
Este parametro é responsavel por imprimir uma constante de tempo muito baixa na
dinamica das correntes consumidas por este tipo de motores. Devido a isso, cuidados
especiais devem ser tomados para limitar a amplitude da ondulagao de corrente nos
enrolamentos destes motores (DE et al., 2012), (KRAH & HOLTZ, 1999), (ZHOU & FANG,
2013), (FANG; ZHOU & LIU, 2012), (SU & ADAMS, 2001). Embora elevar a frequéncia de
comutacao possa reduzir a ondulacao de corrente, o aumento da frequéncia de comu-
tacao é limitado pela capacidade computacional do processador (FANG; ZHOU & LIU,
2012) e pelos interruptores semicondutores utilizados. Isto torna critico o projeto de
controladores de corrente (KRAH & HOLTZ, 1999). Na implementagao digital, o algo-
ritmo de controle deve possuir baixo esfor¢co computacional, de forma a ser capaz de
atuar rapidamente. Assim, ha uma busca por controladores de simples implementacao,

que garantam erro em regime permanente nulo, além de rapida resposta transitéria.

Técnicas de controle digital permitem a implementacao de sofisticadas leis de con-
trole, levando em consideracao nao linearidades, variagoes paramétricas ou tolerancias,
e ainda o desenvolvimento de técnicas de autoteste e/ou autosintonia (“self-tuning”)
de dificil implementagao por meio de técnicas analdgicas. Outra vantagem é a fle-
xibilidade do controlador digital que permite ao projetista modificar a estratégia de
controle, ou ainda, reprogramar totalmente o algoritmo de controle sem a necessidade
de modificacoes significativas no hardware. Outros fatores relevantes sao a elevada
tolerancia a ruidos e auséncia dos efeitos de envelhecimento ou de temperatura sobre o
componente do circuito de controle, comuns em circuitos de controle analégicos (BUSO

& MATTAVELLI, 2006).

Por estas vantagens, plataformas de controles digitais como processadores digitais
de sinais (Digital Signal Processors) (DSPs) e controladores digitais de sinais ( Digital
Signal Controllers) (DSCs) tém se tornado o estado da arte, além de serem usados

amplamente pela industria (RODRIGUEZ & CORTES, 2012).
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Figura 2: Fotografia do veiculo elétrico de pequeno porte em desenvolvimento no La-
boratério do Nicleo de Automagao e Eletronica de Poténcia da UFJF.

1.2 PROPOSTA

Diversas técnicas tém sido investigadas para a reducao da ondulacao de corrente
em motores BLDC de baixa indutancia. Em (LI; ZHENG & REN, 2017), (ZHOU & FANG,
2013), (FANG; ZHOU & LIU, 2013) e (FANG; ZHOU & LIU, 2012) é adicionado um conver-
sor buck para controlar a tensao do barramento CC ao qual esta conectado um inversor
fonte de tensao (Voltage Source Inverter) (VSI) trifasico que aciona o motor BLDC.
O conversor buck permite reduzir a tensao aplicada sobre os enrolamentos do motor e
consequentemente diminui a ondulacao de corrente. A necessidade de elevar a frequén-
cia de amostragem e comutacao, e ainda, em funcao do elevado esforco computacional,
nestes trabalhos sao utilizados DSP conjuntamente com arranjo de portas programéavel
em campo (field-programmable gate array) (FPGA) para implementagao dos algorit-
mos de controle. Em (FANG; ZHOU & LIU, 2013), (FANG; ZHOU & LIU, 2012) ¢ utilizada
uma frequéncia de comutacao de 200 kHz para uma indutancia de enrolamento de

36 pH.

Filtros indutivos podem ser adicionados as fases do motor elevando a indutan-
cia equivalente. Em (WANG et al., 2015) é utilizado um conversor Chopper classe C
operando como fonte de corrente alimentando um VSI trifasico que aciona um motor

BLDC com indutancia de enrolamento de 80 puH. O elevado valor da indutancia do
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conversor Chopper permite reduzir a frequéncia de comutacao para 20 kH z.

Apesar dos bons resultados, estes trabalhos apresentam a desvantagem de utilizar
indutores ou conversores extras elevando o custo, peso e volume dos conversores e
reduzindo a carga 1itil ! quando embarcados em veiculos. Em alguns destes trabalhos a
elevada frequéncia de comutagao limita o uso de dispositivos como transistores bipolares

com gatilho isolado (Insulated Gate Bipolar Transistor) (IGBT).

Em (DE et al., 2012) é empregado um conversor trifisico multinivel com frequéncia
de comutagao de 100 kH z e indutéancia dos enrolamentos de 170 pH. Em (SU & ADAMS,
2001) um conversor de cinco niveis é utilizado para variar a tensdo do barramento CC
do VSI trifasico. Apesar dos resultados apresentados serem satisfatérios, conversores
multiniveis elevam o nimero de interruptores aumentando os custos, elevando a dis-
sipacdo de poténcia e acarretam em maior peso e volume ao conversor. Além disso,
um maior numero de interruptores, sem redundancia, aumenta o risco de falhas no

conversor (HIRSCHMANN et al., 2007).

De maneira a evitar a adi¢ao de filtros ou conversores de multiplos estdgios, uma
possivel solugao para a reducao da ondulacao de corrente é elevar a frequéncia de comu-
tagao do conversor o que exige algoritmos de controle com baixo esfor¢co computacional
para que sejam capazes de atuar rapidamente sobre as correntes. A escolha adequada
da estratégia de modulacao por largura de pulso (Pulse Width Modulation) (PWM)

permite reduzir a ondulacao de corrente e ainda a frequéncia de comutacao permitindo.

Neste trabalho é investigado o acionamento de um motor BLDC de 5 kW /48 V de
baixa indutancia sem a adicao de filtros ou conversores de multiplos estagios visando
sua aplicagao em um veiculo elétrico de pequeno porte exibido na Figura 2. O algoritmo
de controle foi desenvolvido em um controlador digital de sinais o TMS320F28335. O

veiculo sera alimentado por um banco de baterias de ions de litio.

1.3 OBJETIVOS

No intuito de atingir o principal objetivo deste trabalho, que é o acionamento
de um motor BLDC de baixa indutancia, com baixa ondulagao de corrente, erro de
regime permanente nulo e rapida resposta transitoria das correntes, os seguintes obje-
tivos especificos foram considerados necessarios para realizar o objetivo principal deste

trabalho:

lcarga total transportada por um veiculo, desconsiderando a massa do préprio veiculo
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Investigar controladores com baixo esfor¢o computacional para a sintese das cor-
rentes do motor BLDC permitindo o uso de DSC com elevada frequéncia de

amostragem;

Investigar diferentes estratégias PWM que reduzam a ondulacao de corrente,

minimizando assim ondulagoes no conjugado;

Propor a andlise de estabilidade para o controlador frente a variagoes paramétricas

do motor;

Investigar o comportamento das correntes compensadas frente a disturbios;

Desenvolver um inversor trifasico para o acionamento de um motor BLDC de

5 kW;

Obter resultados experimentais que validem os resultados tedricos e de simulacao.

1.4 PRINCIPAIS CONTRIBUICOES

Dentre as contribuicoes desta tese de doutorado cabe destacar:

Reducao da ondulacao de corrente em motores BLDC de baixa indutancia pelo
uso da estratégia PWM adequada, sem a necessidade de conversores de multiplos

estagios ou filtros adicionais;

Algoritmo de controle de simples implementacgao e baixo esforco computacional,
sem o uso de FPGA conjuntamente com DSP comumente utilizados em motores

de baixa indutancia;

Analise de estabilidade e de erro de regime permanente considerando variagoes nos
parametros do motor BLDC, ainda nao descritos na literatura para o controlador

preditivo proposto aplicado a este motor;

Proposta de uma técnica para compensagao do erro em regime permanente nas
correntes em funcao de atrasos no circuito de disparo e amostragem, bem como
a compensacgao da queda de tensao nos interruptores de poténcia e tempo morto

para o controlador preditivo proposto.
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1.5 ESTRUTURA DA TESE

No Capitulo 2 sao apresentadas as caracteristica basicas para o acionamento do
motor BLDC. As particularidades dos principais controladores utilizados na malha
de controle das correntes do motor BLDC sao apresentadas e avaliadas. O baixo es-
forgo computacional e rapida resposta dindamica do controlador PWM preditivo (PWM

predictive control) (PPC) o torna atrativo para a sintese das correntes deste motor.

No Capitulo 3 sao obtidas as leis de controle preditivas para a sintese das correntes
do motor BLDC para trés estratégias PWM: bipolar, unipolar sincrona e unipolar. A

ondulacao de corrente é comparada para as trés estratégias PWM.

No Capitulo 4 ¢ investigada a estabilidade no plano complexo z para os contro-
ladores preditivos obtidos no Capitulo 3. O comportamento dinamico das correntes
é analisado para variacoes na indutancia do motor. A influéncia das resisténcias de

enrolamento sobre o comportamento em regime permanente é obtida e discutida.

Resultados de simulagoes sao apresentados no Capitulo 5, demonstrando a viabili-
dade do controlador preditivo de corrente. A ondulagao de corrente é comparada para
as tres estratégias PWM. A rejeicao a disturbios na malha de corrente é analisada para

variagoes na tensao do barramento de corrente continua (CC) e de carga mecanica.

No Capitulo 6 sao apresentados e discutidos os resultados experimentais do PPC.
A compensacao de parametros do inversor e da placa de condicionamento de sinais é
incorporada a lei de controle para a estratégia PWM unipolar, a fim de reduzir o erro

em regime permanente nas correntes do motor BLDC.

O Capitulo 7 apresentard as conclusoes finais deste trabalho com propostas para
trabalhos futuros. Publicagoes cientificas que possuem relacao direta ou indireta com

o presente trabalho sao apresentadas.
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2 CONTROLADORES DE CORRENTE ELETRICA

Como exposto no capitulo anterior, motores BLDC sao acionados por correntes
com perfil retangular, cuja frequéncia depende da velocidade de operagao do motor.
Assim, o projeto de controladores que garantam erro em regime permanente nulo e
rapida resposta transitéria para toda a faixa de velocidade de operacao do motor nao

é uma tarefa trivial (FANG; ZHOU & LIU, 2012).

Além disso, motores acionados por conversores eletronicos de poténcia cujos en-
rolamentos possuem uma baixa indutancia representam um desafio adicional ja que
as correntes drenadas possuem uma elevada ondulagao, a menos que a frequéncia de
comutacao seja elevada (tipicamente, cerca de 200 kHz). Devido & dinamica rapida das
correntes, os controladores devem responder rapidamente, sendo desejavel algoritmos

com baixo esfor¢o computacional permitindo elevar a frequéncia de comutacao.

Inicialmente, neste capitulo, as caracteristicas béasicas para o acionamento de mo-
tores BLDC sao apresentadas. Em seguida, uma revisao dos principais controladores

utilizados na sintese da corrente destes motores foi realizada.

2.1 ACIONAMENTO DO MOTOR BLDC

Na Figura 3 é mostrado um diagrama esquematico de um motor BLDC acionado
a partir de um conversor eletronico de poténcia alimentado por um banco de baterias.
Nesta figura Rs; e Lg sao as resisténcias e indutancias dos enrolamentos do estator,
respectivamente, e e,, e, e e, sao as FEM por fase. Por simplicidade, os interruptores

semicondutores do conversor foram representados como interruptores ideais.

Para obter uma FEM trapezoidal, este motor apresenta caracteristicas como: en-
rolamentos do estator concentrados e distribuicao retangular do fluxo magnético no
entreferro. Desse modo, para conseguir um conjugado eletromagnético constante, a
forma de onda da corrente usada para acionar este tipo de motor deve ser retangular

com dois intervalos de tempo com corrente nula por ciclo, conforme mostrada na Fi-
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Figura 3: Diagrama elétrico de um sistema de acionamento do motor BLDC.

gura 4 (a). Este tipo de forma de onda de corrente simplifica o algoritmo de controle
do conversor eletronico de poténcia e tem consequéncia direta no tipo e localizagao dos
sensores de posicao do rotor. Esta tltima afirmacgao pode ser comprovada pela obser-
vagao dos sinais mostrados na Figura 4 (b) gerados por trés sensores de efeito Hall,
um por fase, e usados para detectar a posicao do rotor. Os sensores de efeito Hall sao
posicionados mecanicamente de forma a se obter os sinais defasados de £120° elétricos.
A partir de uma operagao matemaética simples sobre os trés sinais dos sensores de efeito
Hall é possivel determinar a forma de onda e a fase das correntes de referéncia. Como
exemplo, a forma e a fase da corrente na fase “a” é obtida pela subtracao dos sinais dos

sensores Hall; e Hall,.

Na pratica, as FEM geradas por fase nos motores BLDC possuem bordas arredon-
dadas, diferentes das desenhadas na Figura 4 (a), pois o fluxo enlagado no entreferro,
e consequentemente as tensoes geradas por fase, ndo sofrem variagoes bruscas (SKVA-

RENINA, 2002).

No caso de motores BLDC trifasicos a quatro fios é possivel fazer fluir uma corrente
unidirecional nos enrolamentos e as formas de onda das correntes mostradas na Figura 4
se alteram, passando a ser unidirecional. A principal desvantagem do acionamento com
correntes unidirecionais é a pobre utilizacao do motor (KRISHNAN, 2010). Além disso,
o motor deve permitir acesso ao terminal de neutro, o que nao é comum em muitos

motores comerciais.
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Figura 4: Formas de onda do motor BLDC: (a) FEM (linha cheia) e correntes (linha
tracejada) de fase, (b) sinais dos sensores Hall de posicao (VALLE, 2013).

2.2 REVISAO BIBLIOGRAFICA: METODOS DE CONTROLE DE COR-
RENTE APLICADOS AO ACIONAMENTO DE MOTORES BLDC

Diversos métodos de controle de corrente sao propostos na literatura. O controle
por banda de histerese e o controle linear utilizando a técnica de PWM sao os mais
comuns em motores BLDC (RODRIGUEZ & EMADI, 2006), (SINGH & SINGH, 2010).
Entretanto, outras técnicas de controle das correntes de motores BLDC sao descritas
na literatura, como o controle preditivo e controle por modos deslizantes. Em algumas
abordagens o controle do conjugado, e consequentemente das correntes, é realizado no
sistema de coordenadas sincronas, através da mudanca dos eixos das coordenadas por
meio da transformada de Park ou transformada de Park estendida (LU; ZHANG & QU,
2008), (LIDOZZI et al., 2008), (GRENIER et al., 1995).

Nas préximas segoes é feita uma revisao das principais técnicas de controle empre-

gadas na regulacao das correntes dos motores BLDC.

2.2.1 CONTROLADOR POR HISTERESE

Controladores por histerese sao tipicamente utilizados para sintese das correntes
retangulares de motores BLDC (SKVARENINA, 2002). Esta estratégia de controle apre-

senta boa resposta devido ao fato de nao possuir modulador. Os estados dos interrup-
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tores sao obtidos diretamente a partir da comparacao do erro de corrente com uma

banda de histerese fixa (BUSO & MATTAVELLI, 2006), conforme é possivel verificar na

I +Vee

Figura 5.

\ 4

I* — 1

I -Vee .

Figura 5: Controlador de corrente por histerese monofésico.

Apesar da simplicidade de implementagao, rapida resposta, robustez a variagoes
nos parametros da carga e capacidade de limitacao dos picos de corrente, este contro-
lador apresenta desvantagens descritas na literatura (YAO & HOLMES, 1993), (AZAM
et al., 2013). Bandas de histerese pequenas elevam a frequéncia de comutagao aumen-
tando as perdas por comutagao no conversor. Em contrapartida, aumentar a banda de
histerese resulta em maiores ondulacoes nas correntes. Para este tipo de controle essas
ondulagoes de corrente em regime permanente costumam ser elevadas (CHEN & TANG,
1999). Além disso, a frequéncia de comutagao varidvel faz surgir ruidos actsticos e
eletromagnéticos, dificeis de serem filtrados (BUSO & MATTAVELLI, 2006), (AZAM et al.,
2013), (MOON; KIM & YOUN, 2003). O excesso de correntes harmonicas em motores

causa um incremento na temperatura da maquina (BOSE, 1990).

Lee e Ahn (2009) propuseram um controlador por histerese com tensao do barra-
mento CC varidvel aplicado a um motor BLDC de baixa poténcia e elevada velocidade
de operacao. A frequéncia de comutacao e a ondulacao de corrente sao limitadas pela
diferenca entre a FEM e a tensao do barramento CC. A tensao do barramento CC é
variavel e determinada pela velocidade do motor e carga mecanica. Um amplificador
operacional fornece a energia para o motor devido a sua rapida resposta dinamica, o

que limita sua aplicagao a motores de baixa poténcia, neste caso em 50 W.

Lawler et al. (2004) e Pillay e Krishnan (1989) utilizaram o controle de corrente
por banda de histerese para o acionamento de um motor BLDC. Em Huang et al.

(2012) sdo comparadas duas técnicas de controle por histerese para o acionamento de
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correntes unidirecionais em um motor BLDC: controle por banda de histerese e controle
por dupla banda de histerese. Para limitar a frequéncia de comutacao do inversor
foram adicionados filtros indutivos conectados ao motor. No entanto, em velocidades
de operacao mais elevadas do motor esses filtros prejudicaram a rastreabilidade das

correntes de referéncia, além de significar maior peso e volume para o sistema.

Como dito anteriormente, alguns motores BLDC apresentam baixos valores de
indutancia, L,, que implicam em constantes de tempo pequenas para as correntes,
e consequentemente elevam a frequéncia de comutacao e as perdas por comutagao
quando usado o controle por histerese. Em aplicacoes como VE e VEH o motor opera
em uma ampla faixa de velocidades e provoca variacoes na amplitude da FEM do
motor resultando em frequéncias de comutacao variaveis para este controlador, podendo
ocasionar ruidos acusticos e eletromagnéticos em um amplo espectro de frequéncia. No
intuito de limitar a frequéncia de comutacao variavel é comum o uso de PWM. A
seguir serao investigas técnicas de controle que possuem frequéncia de comutacao fixa

por utilizar uma portadora triangular.

2.2.2 CONTROLADOR PROPORCIONAL-INTEGRAL NO SISTEMA
DE COORDENADAS NATURAIS

Na Figura 6 é apresentada uma estrutura em diagrama de blocos para o controle
das correntes do motor BLDC no sistema de coordenadas naturais. As correntes de
referéncia e as correntes do motor sao medidas e comparadas, gerando os erros por fase
que entram nos respectivos controladores de corrente. As agoes de controle sao modu-
ladas por uma portadora triangular gerando os sinais de disparo dos interruptores do
VSI. Um controlador de velocidade ou conjugado fornece a amplitude das correntes de
referéencia. Uma acao feed—forward pode ser adicionada a lei de controle compensando

as perturbacgoes das FEM por fase.

As correntes que devem ser sintetizadas pelo conversor possuem elevado conteido
harménico, como pode ser deduzido pela Figura 4(a). As correntes variam em de-
graus com frequéncia dependente da velocidade do rotor. Assim os controladores das
correntes de cada fase (Ciu(s), Cip(s) e Ci.(s)) da Figura 6 devem assegurar erro em
regime permanente nulo, além de réapida resposta transitéria para uma ampla largura

de banda.

Para muitas aplicacoes envolvendo o acionamento de maquinas elétricas, os con-

troladores proporcional-integral (PI) sdo uma das opg¢oes escolhidas para regular o
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Figura 6: Diagrama de blocos do controle das correntes do motor BLDC no sistema de
coordenadas naturais.

Motor BLDC

conjugado/velocidade (RODRIGUEZ & EMADI, 2006). Nesse sentido este controlador
seria um forte candidato para controlar as correntes do motor BLDC. A funcao de

transferéncia do PI pode ser escrita como se segue:

(2.1)

onde k,; e k;; sao os ganhos proporcional e integral da malha de corrente, respectiva-

mente.

No entanto, o controlador PI é adequado para rastrear referéncias estacionarias,
diferentemente das correntes de referéncia do motor BLDC (OGATA, 2010). Assim,
erros de amplitude e fase podem surgir quando os sinais de referéncia sao senoidais,
ou variam rapidamente. FEstes erros se tornam mais significativos a medida que a

frequéncia de operagao do motor aumenta (GRENIER; MENDE & LOUIS, 1994).

2.2.3 CONTROLADORES NO SISTEMA DE COORDENADAS SIN-
CRONAS

A mudanca de variaveis é frequentemente usada para reduzir a complexidade das

equacoes de maquinas. A transformada de Park, que revolucionou a andlise de ma-
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quinas, tem uma propriedade tnica de eliminar as indutancias variantes no tempo em
maquinas sincronas. Embora a mudanca de variaveis seja usada na andlise de maqui-
nas de corrente alternada (CA), ela também é aplicada em sistemas de controle para o

acionamento de maquinas (KRAUSE; WASYNCZUK & SUDHOFF, 1995).

A aplicacao da transformacao de Park sobre correntes senoidais equilibradas resulta
na reducao do nimero de variaveis, permitindo que correntes trifasicas sejam contro-
ladas por apenas dois controladores. Como consequéncia da transformacao, o sistema
de equagoes resultante das méquinas estara referenciado a um sistema de coordenadas
rotativo, com a mesma velocidade angular elétrica do rotor. Assim, a aplicacdo da
transformacao de Park possibilita transformar correntes e tensoes senoidais em corren-

tes e tensoes estacionarias, simplificando o projeto de controladores do tipo PI.

2.2.3.1 CONTROLADOR PROPORCIONAL-INTEGRAL

Na Figura 7 é exibido o diagrama de blocos para o controle das correntes do motor
BLDC no sistema de coordenadas sincronas. As correntes de referéncia e do motor sao
lidas e transformadas para o sistema de coordenadas sincronas, conforme Apéndice A,
e comparadas. Os erros das correntes de eixo direto e de quadratura sao compensados
pelos controladores Cj4(s) e Cjy(s), respectivamente. As acoes de controle em dg sao
transformadas para o sistema de coordenadas a8. Uma estratégia de modulagao ve-

torial (Space Vector Modulation) (SVM) é utilizada para comutar os interruptores do
VSL

O modelo matematico no sistema de coordenadas sincrono do motor BLDC é dado

. _& . . 1
i | _ - W ld L2 Va | | €d . (2.2)
dt iq —We —g—z Z'q Ls Vq €q

onde iq e ¢, sao as correntes de eixo direto e de quadratura; vy, v, sao as tensoes de

por:

@«

eixo direto e de quadratura nos terminais do conversor e eq e e, sao as FEM de eixo
direto e eixo de quadratura, respectivamente. Para a malha de controle de corrente as

FEM sao consideradas perturbacoes.

Observa-se em (2.2) que hd um acoplamento cruzado entre as correntes de eixo
direto e de quadratura. A fim de mitigar a influéncia cruzada das correntes, essas
podem ser compensadas somando-se —(w.Lsi,) € +(weLsiq) nas linhas relativas as

correntes de eixo d e ¢, respectivamente.
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Figura 7: Diagrama de blocos do controle das correntes do motor BLDC no sistema de
coordenadas sincronas.

As FEM por fase e a posicao do rotor, ., podem ser estimadas conforme apresen-
tado em (VALLE et al., 2014). Assim, pode-se fazer a compensacao da FEM para que
o controlador de corrente fique imune as variagoes dessas grandezas. Pode-se entao
transformar as tensoes estimadas é,, €, e é. para o sistema de coordenadas sincronas,
gerando €4 e €, e somando esses dois sinais a agao de controle de eixo direto e quadra-

tura, respectivamente, proporcionando uma acao feed-forward para o controlador.

Os dois procedimentos descritos anteriormente estao ilustrados no diagrama de
blocos dos controladores de corrente de eixo direto e em quadratura mostrados na
Figura 8. Desse modo, o controle de corrente mostrado no retangulo tracejado na

Figura 7 pode ser substituido pelo controlador da Figura 8.

Assumindo que o desacoplamento das correntes iy e i, e as compensagoes feed-
forward sao perfeitas, pode-se redesenhar o diagrama de blocos das Figuras 7 e 8§,
conforme mostrado no diagrama da Figura 9 para a corrente ¢74. Um diagrama idéntico
para a corrente 7, também ¢ obtido e por simplicidade nao foi representado. Como as
caracteristicas dinamicas das correntes sao idénticas, controladores semelhantes podem

ser utilizados para as duas malhas.

Nas Figuras 10(a)—(c) s@o exibidas as correntes por fase do motor BLDC e nas Figu-
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Figura 8: Desacoplamento das varidveis de eixo direto e quadratura e compensacao da
FEM na malha de controle (VALLE, 2013).
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Figura 9: Diagrama de blocos do controlador de corrente de eixo direto.

ras 10(d)—(f) sdo exibidas as correntes de eixo direto, quadratura e eixo zero no sistema
de coordenadas sincronas, respectivamente, considerando o caso ideal. Como é possivel
observar, a corrente de eixo direto e quadratura nao sao constantes. Assumindo que os
controladores de corrente Ciy(s) e Cyy(s) sejam do tipo controlador proporcional inte-
gral no sistema de referéncia sincrono (Proportional Integral — Synchronous Reference
Frame) (PI-SRF), estes controladores devem possuir rapida resposta dindmica e uma
ampla largura de banda para que sejam capazes de sintetizar as correntes harmonicas
durante a operagao na velocidade nominal do motor. Isso implica em uma elevada
frequéncia de corte para o sistema compensado. Em sistemas com elevada ondulagao
de corrente, uma frequéncia de corte do sistema compensado proxima a frequéncia de
comutacao pode nao atenuar as componentes harmonicas advindas da comutacao dos
interruptores semicondutores. Além disso, uma frequéncia de corte elevada pode levar

a sobremodulagao do conversor.

Escolhendo um PI-SRF cuja fungao de transferéncia é dada em (2.1), a fungao de

transferéncia simplificada do sistema em malha fechada é:
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Figura 10: Correntes do motor BLDC no sistema de coordenadas naturais: (a) fase “a”;
(b) fase “b”; (c) fase “c”; e no sistema de coordenadas sincronas usando a transformada

I

de Park: (d) eixo “d”; (e) eixo “q” e (f) eixo “0”.

kpﬂ' S+ ki,i

. 2.3
LSSQ + S (RS + k’pﬂ') + km ( )

Gumri =

Considerando a forma canodnica dos sistemas de segunda ordem, tem-se que o coe-
ficiente de amortecimento, ¢, e a frequéncia natural nado amortecida, w,, de (2.3) sdo

determinados por:

‘= (’fp,z'+Rs) L_ (2.4)
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Isolando os ganhos do controlador PI-SRF em (2.4) e (2.5), pode-se escrever:
kpi = 2Cwnls — Ry (2.6)
e
k?m‘ = st?z' (27)

Baseados nesses parametros, podem-se estabelecer critérios para a escolha do coe-
ficiente de amortecimento (¢) e frequéncia natural ndo amortecida (w,). A frequéncia
natural nao amortecida normalmente tem o seu valor préximo, porém inferior, ao da

frequéncia de corte do sistema em malha fechada.

Para a sintonia de controladores aplicados a conversores eletronicos, a frequéncia
de corte maxima é limitada pela frequéncia de comutacao do conversor. Para rejeitar as
perturbagoes provenientes da comutagao dos interruptores, garantindo sua estabilidade
para grandes sinais, a frequéncia de corte maxima deve ser limitada a 1/10 da frequéncia

de comutagao (MITCHELL & MAMMANO, 2001), (LYNCH, 2006-2007).

No intuito de verificar a capacidade de sintese de correntes do controlador PI-SRF
em velocidades de operagao préximas a nominal, foram realizadas simulagoes cujos
parametros do inversor e do motor sao apresentados na Tabela 1. O software utilizado

para simulacao foi o PSIM® da empresa Power Sim Tech.

Tabela 1: Parametros de Simulacao: Inversor e Motor.

Parametros \ Valor
Frequéncia de comutagao (f5) 50 kHz
Frequéncia de amostragem 25 kH~z
Tensao do Barramento CC (Vee) 8V

Indutancia do motor por fase (Lg) | 14,8 pH
Resisténcia do motor por fase (R;) | 6,2 mS2
Ntumero de Polos do motor 8

Velocidade Nominal do motor 3532 rpm

Para que o controlador consiga sintetizar o maior niimero de componentes harmoni-

cas das correntes e com atenuacao das componentes harmonicas de comutacao devido a



20

elevada ondulacao de corrente, a frequéncia de corte do sistema compensado foi definida

CO1mo:

Js

fc:%>

(2.8)

onde f, a frequéncia de comutagao do conversor eletronico de poténcia e f. a frequéncia

de corte do sistema de controle das correntes em malha fechada.

Para garantir um compromisso entre desempenho satisfatorio com o minimo de
sobrelevacao, foi escolhido ¢ = 0,7. Substituindo Ls e R, da Tabela 1, bem como ( e
wp & 27 f. em (2.6) e (2.7), obtém-se os ganhos proporcional e integral do controlador
PI-SRF: 0,319269 V/A e 3651,75 V/A - s, respectivamente.

Investigando a operagao do motor para uma velocidade de operacao préxima a
nominal, foi aplicada uma referéncia de corrente de 120 A. Na Figura 11 (a), (b),
(c) e (d) sao exibidos resultados de simulagao da corrente de eixo direto, corrente de
eixo em quadratura, corrente na fase “a” e velocidade do motor, respectivamente. Na
Figura 11(a) observa-se um erro de fase entre a corrente de eixo direto de referéncia
e sintetizada, além de baixa rastreabilidade da corrente de referéncia para a corrente
de eixo em quadratura. A simulagao mostra que, em velocidades proximas a nominal,
o sistema de controle nao foi capaz de rastrear a corrente nos instantes em que a
referéncia de corrente é nula (Figura 11(c)). Na Figura 12 é exibido o espectro de
frequéncia da corrente da fase “a” para uma corrente de referéncia de 120 A. Como é

possivel observar, as harmonicas de corrente nao sao rastreadas pelo controlador com

erro nulo.

O controlador PI-SRF possui frequéncia de corte fixa. Ao se projetar controladores
PI-SRF no acionamento de BLDC deve-se escolher um ganho para a parcela proporci-
onal de maneira que a frequéncia de corte da funcao de transferéncia de malha aberta
seja grande o suficiente para que o inversor sintetize as componentes harmonicas de-
sejadas na velocidade nominal do motor (VALLE, 2013). Contudo, a escolha de um
ganho proporcional elevado pode forcar a saturagao da tensao de saida do inversor.
Uma largura de banda elevada pode resultar em indesejaveis erros de wind-up devido a
limitagoes préaticas como uma tensdo do barramento CC finita (RODRIGUEZ & EMADI,
2006). No entanto, uma baixa frequéncia de corte implicard em uma corrente com

baixa repetibilidade das harmonicas de corrente em velocidades de operacao elevadas.
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Figura 11: Resultados de simulagao do controlador PI-SRF (I; = 120 A), correntes
sintetizadas (linha continua) e de referéncia (linha tracejada) para f. = f;/20: (a)
corrente de eixo direto, (b) corrente de eixo de quadratura, (c¢) corrente na fase “a” e
(d) velocidade de operacao do motor.
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Figura 12: Espectro de frequéncia da corrente na fase “a” (linha continua) e de referén-
cia (linha tracejada) sintetizadas pelo controlador PI-SRF para velocidade de operacao
proxima a 3000 rpm.
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Uma possivel solucao para a frequéncia de corte fixa do controlador PI-SRF é o
controlador proporcional-integral com integradores em multiplos sistemas de referéncia
sincronos rotativos (PI controller with multiple rotating synchronous reference frame

integrators) (PI-MRI), sendo este investigado na proxima segao.

2.2.3.2 CONTROLADOR PI-MRI

Com objetivo de compensar algumas componentes harmonicas previamente sele-
cionadas, independente da velocidade de operagdo da méquina, Valle et al. (2014)
apresentam o PI-MRI para sintetizar as correntes do motor BLDC. Este controlador
foi inicialmente proposto para controlar as correntes de um filtro ativo de poténcia

(BOJRUP et al., 1999).

Na Figura 13 é exibida a estrutura do controlador PI-MRI que consiste em aplicar
varias transformacgoes de Park nos sinais de erro entre as correntes de referéncia e as
correntes sintetizadas pelo conversor. O erro de corrente €4, passa por um controlador
PI idéntico ao discutido na se¢ao anterior. Porém, existem duas transformacoes e um
integrador para cada frequéncia que se deseja compensar. Como é possivel verificar,
este algoritmo de frequéncia seletiva requer multiplas transformacoes para compensagao
das harmonicas de interesse. Esta técnica de controle tem como vantagem a estrutura
modular, permitindo acrescentar ou retirar blocos de programacgao conforme a quan-
tidade de harmonicos que se deseja compensar. No entanto, multiplas transformagcoes

implicam em maior esfor¢co computacional (GHETTI et al., 2010).
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Figura 13: Diagrama de blocos do controlador PI-MRI.
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De maneira a reduzir o esfor¢co computacional, devem-se escolher quais componentes
harmonicas de corrente devem ser compensadas sem gerar significativas ondulagoes de

poténcia e, consequentemente, no conjugado do motor.

Considerando a compensagao das harmonicas de corrente para as componentes
5% 7% 11* e 13* ordens no sistema de coordenadas naturais, ha uma ondulacao de
poténcia de aproximadamente 1% (VALLE, 2013). Desta forma, foram compensadas as

harmonicas das correntes para componentes nao nulas até a 13* harmonica de corrente.

Os resultados de simulacao referentes a essa compensacao sao apresentados na
sequéncia e foram realizados utilizando os dados do motor e inversor ja apresentados
na Tabela 1.

Na Tabela 2 sao exibidos os ganhos dos controladores PI-MRI das correntes. Foi
estabelecido um coeficiente de amortecimento para a componente fundamental de 0,7,
com uma frequéncia natural nao amortecida de w,, = 10 X 27 fc pominal, 5e0dO fe nominai
a frequéncia elétrica do motor operando em velocidade nominal. Para as demais

componentes harmonicas foi estabelecida uma frequéncia natural nao amortecida de

Wp = 3 X 271-fe,no*rm'mzl‘

Tabela 2: Ganhos do Controlador PI-MRI.

Parametros ‘ Valor

kyp i 0,3003 V/A
Ki6+ i 291,56 V/A - s
ki— ;i 291,56 V/A - s
Kito4i 291,56 V/A - s
kil?—,i 291,56 V/A - S

Na Figura 14(a), (b), (c) e (d) sao exibidos os resultados de simulagao da corrente
de eixo direto, corrente de eixo de quadratura, corrente na fase “a” e velocidade de ope-
racao do motor, respectivamente, para uma corrente de referéncia de 120 A. Apesar
das oscilagoes em torno da corrente de referéncia, as componentes harmonicas compen-
sadas apresentam erro nulo, conforme é possivel observar pelo espectro de frequéncia
da corrente na fase “a” apresentado na Figura 15. Os valores das magnitudes das cor-
rentes de referéncia e sintetizadas pelo controlador para a fundamental e componentes
harmonicas de 5%, 7%, 11* e 13* ordem estao praticamente sobrepostas. No entanto,
este controlador nao é capaz de rejeitar algumas componentes de ordem par, além de
possuir uma elevada ondulacao de corrente devido ao ntimero limitado de componen-

tes compensadas. Porém, isso nao inviabiliza o uso deste controlador em velocidade
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de operagoes mais elevadas. Na Figura 14(d) a velocidade de operagao do motor é

proxima a 3.000 rpm.
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Figura 14: Resultado de simulacdo do controlador PI-MRI (I; = 120 A), correntes
sintetizadas (linha continua) e de referéncia (linha tracejada): (a) corrente de eixo

direto, (b) corrente de eixo de quadratura, (c) corrente na fase “a” e (d) velocidade de
operacao do motor.

O controlador PI-MRI, conforme esperado, realizou a compensacao das correntes
fundamental e das harmonicas de interesse préximo a velocidade de operagao nominal
com erro nulo. O aumento do niimero de harmonicas a serem compensadas implica no
aumento do nimero de transformacoes de coordenadas. Este processo requer um maior
esforco computacional, que por sua vez, pode limitar a frequéncia de amostragem e
inviabilizar a implementacao do controlador em altas frequéncias de amostragem. Além
disso, o atraso introduzido pelo tempo de amostragem do controlador pode instabilizar

o sistema quando componentes harmonicas de ordem mais elevada sao compensadas
(LIMONGI et al., 2009).

Controladores preditivos, em funcao da rapida resposta, se tornam atrativos para

a sintese das correntes do motor BLDC e sendo apresentados na proxima segao.
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Figura 15: Espectro de frequéncia da corrente na fase “a” (linha continua) e de referén-
cia (linha tracejada) sintetizadas pelo controlador PI-MRI para velocidade de operacao
proxima a 3000 rpm.

2.2.4 CONTROLADORES PREDITIVOS

As primeiras aplicagoes de controladores preditivos foram em sistemas dinamicos
lentos, como em processos quimicos e refinarias de petréleo (MOHAMED et al., 2011).
Os avancos no campo da microeletronica, desenvolvendo processadores de alto desem-
penho e baixo custo, aliado com o desempenho superior dos controladores preditivos,
tem aberto possibilidades para aplicacoes em sistemas com dinamica rapida, como em

controle de conversores eletronicos de poténcia (RODRIGUEZ & CORTES, 2012).

Controladores preditivos possuem rapida resposta dinamica, o melhor entre os con-
troladores digitais de corrente, e desempenho superior aos controladores digitais do tipo
PI (BOUAFIA; GAUBERT & KRIM, 2010), (ARASHLOO et al., 2015). Em fungao disso, sdo
adequados para aplicacoes em VSI em que é necessario rastrear sinais de referéncia que
variem rapidamente, como em filtro ativo de poténcia e no acionamento de maquinas

elétricas com velocidade variavel (BUSO & MATTAVELLI, 2006).

Em acionamento de maquinas com velocidade variavel, estes controladores sao utili-
zados para eliminar o erro da corrente no menor tempo possivel. No controle preditivo,
a variavel de controle é calculada para os periodos posteriores ao atual, de forma que o
erro se torne nulo apds um determinado nimero de amostras. Controladores preditivos

de corrente podem ser classificados em trés grandes classes:
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(i) controle preditivo direto (direct predictive control) (DPC): o compor-
tamento futuro da corrente para cada estado possivel dos interruptores do inversor é
calculado. Através da funcao custo é determinado o melhor estado para os interrupto-
res de maneira a minimizar o erro. Desta forma é necessario calcular a fungao custo
para cada estado possivel dos interruptores do inversor a fim de obter o melhor estado
possivel dos interruptores. Devido ao ntimero de estados possiveis dos interruptores
ser finito, esta técnica também é conhecida como Finite Control Set Model Predictive

Control (ARASHLOO et al., 2015).

(i) controle preditivo de duas configuragoes (two-configuration predic-
tive control) (2PC): nesta categoria, para minimizar o erro, é realizada uma com-
binagao de um vetor zero e um vetor ativo por meio de um modulador a ser aplicado

ao inversor entre as amostragens (MOREL et al., 2009).

(i) controlador PWM preditivo (PWM predictive control) (PPC) ou
Dead-beat: esta técnica de controle consiste em calcular a acao de controle no instante
atual, de forma que a corrente real atinja o valor de referéncia apds um periodo de

amostragem (ARASHLOO et al., 2015; MOREL et al., 2009).

O DPC e 2PC apresentam uma distribuicao das componentes harmonicas de cor-
rente em uma ampla faixa de frequéncias, principalmente em baixas frequéncias. O
PPC possui componentes harmonicas concentradas na frequéncia de amostragem e em
suas multiplas, devido a presenca do modulador em sua estrutura. Além disso, o PPC
apresenta a resposta mais rapida entre estes trés controladores. Entretanto, devido
as nao idealidades nao modeladas do inversor, o PPC apresenta maior sensibilidade a
parametros nao modelados, ocasionando maior erro de estado estacionario entre estas

trés técnicas (MOREL et al., 2009).

Como o comportamento futuro da varidvel a ser controlada é baseado no modelo
do sistema, estas técnicas de controle preditivo se tornam sensiveis as incertezas nao
modeladas (SANCHEZ et al., 2013), (EMADI et al., 2009), (RODRIGUEZ & CORTES, 2012).
Além disso, o seu desempenho fica comprometido na presenca de perturbacoes impre-
visiveis e tempo morto, uma vez que nao ha nenhuma agao integral nesta estrutura de
controle (MATTAVELLI, 2005). Outra desvantagem deste controle ¢é o atraso inerente ao
tempo necessario para o célculo da ac¢ao de controle (BUSO; MALESANT & MATTAVELLI,
1998).

Sao propostas diversas melhorias no intuito de mitigar ou suprimir as limitacoes

descritas em diversas aplicagoes. A reducao do tempo necessario ao calculo da agao de
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controle é obtida com o uso de FPGA (SANCHEZ et al., 2013), (ZHOU & FANG, 2013). Em
(FISCHER et al., 2014) a compensagao do atraso inerente ao célculo da agao de controle é
adicionada a lei de controle. Em (SUMMERS & BETZ, 2004) é realizada a compensagao
da tensao de saida devido ao tempo morto necessario para a comutacao segura dos
interruptores de poténcia do VSI. Outras melhorias sao baseadas em observadores
ou estimadores para compensar incertezas na planta, rejeicao a disturbios e atrasos
computacionais (LEE et al., 2012), (GUZINSKI & ABU-RUB, 2013), (SONG; XIA & LIU,
2013), (MATTAVELLI, 2005).

Para limitar a frequéncia de comutacao dentro de uma banda estreita, Cortés et al.
(2008b) propoem um DPC que incorpora um filtro rejeita faixa a fungao custo. Apesar
de limitar a frequéncia de comutacao, a escolha de uma banda de passagem préxima da
frequéncia de amostragem nao é possivel, uma vez que a frequéncia de corte do filtro
rejeita faixa se torna limitada, no méaximo, a metade da frequéncia de amostragem
(teorema da amostragem). Por este motivo a frequéncia de comutagao fica restrita a

baixos valores, aumentando a ondulacao de corrente.

Controladores preditivos aplicados a motores BLDC sao encontrados na literatura.
Em (ARASHLOO et al., 2015) as correntes de um motor BLDC pentafésico sdo contro-
ladas por controladores preditivos no sistema de coordenadas sincrono. O desempenho
do controlador é avaliado sob condigdes de falha do motor. Em (BERENDSEN; CHAM-
PENOIS & BOLOPION, 1993) um termo preditivo é adicionado & corrente de referéncia
no intuito de reduzir afundamentos da corrente do motor BLDC. Em (GATTO et al.,
2006) e (LI & CHENG, 2010) o DPC tem como fun¢do custo minimizar as perdas por
efeito Joule e erro nas correntes, respectivamente. Em (DARBA et al., 2016) é proposto
um controlador preditivo utilizando funcao custo para minimizar erro de velocidade
do motor BLDC em um sistema de baixa inércia. Entretanto, a corrente sintetizada
¢ deteriorada uma vez que a fungao custo prioriza o controle de velocidade. Em (XIA;
WANG & SHI, 2013) o DPC é utilizado para reduzir ondulagdes no conjugado nos ins-
tantes de transicao de conducgao de duas fases do motor BLDC. Mesmo apresentando
bons resultados, o DPC possui elevado esforco computacional quando comparado ao
PPC, ja que uma funcao custo deve ser minimizada considerando os estados possiveis
a serem assumidos pelos interruptores. Além disso, nas aplicacoes citadas, o valor da
induténcia do motor BLDC néo é baixa (> 100 xH), ndo sendo necessarias elevadas

frequéncias de comutagao ou algoritmos de baixo esfor¢co computacional.

Song e Choy (2004) propéem um controlador PPC para reduzir ondulagao no conju-

gado do motor BLDC, nao sendo realizadas compensacoes de parametros do conversor.
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Em (NA et al., 2011) controladores preditivos sao aplicados no controle das correntes das
fontes de energia elétrica embarcadas em um veiculo elétrico incluindo o acionamento
de um motor BLDC utilizando o PPC. A compensagao do erro em regime permanente
das correntes do motor é feita adicionando ao sinal das correntes de referéncia um
termo integral proporcional ao erro, afetando o comportamento dinamico da corrente

do motor devido ao elevado ganho integral.

Dentre os controladores preditivos, o PPC é uma solucao atrativa devido a sua
rapida resposta (MOREL et al., 2009), simples implementagao e baixo esforgo computa-
cional (FISCHER et al., 2014), permitindo elevar a frequéncia de amostragem e comuta-
¢ao do conversor. Estes controladores tém sido bastante estudados na literatura, ainda
assim, uma investigacao mais detalhada deve ser feita considerando efeitos como atra-
sos na amostragem e no disparo dos semicondutores de poténcia, tempo morto, bem
como elementos parasitas presentes no circuito de acionamento do motor, uma vez que
estes efeitos ocasionam erro em regime permanente quando estas nao-idealidades nao
sao consideradas no modelo. Alguns desses efeitos se tornam mais significativos no
controle da corrente devido aos baixos valores de indutancias do motor e baixa tensao

do barramento CC.

2.3 SUMARIO

Neste capitulo foram apresentadas as principais técnicas de controle de corrente
usadas no acionamento de motores BLDC. Este motor é acionado por correntes retan-
gulares que variam bruscamente e possuem um elevado conteido harmonico fazendo
com que haja uma degradacao na sintese das correntes quando controladores PI e
PI-SRF sao utilizados, principalmente em velocidades de operacao préximas a nominal.
O controlador PI-MRI apresentou erro em regime nulo para as frequéncias compensa-
das, entretanto o esforco computacional necessario para as varias transformagoes de

coordenadas limita a frequéncia de amostragem deste controlador.

Entre os controladores preditivos de corrente o PPC possui a resposta mais rapida.
Por nao utilizar funcao custo o PPC possui baixo esforco computacional, além de
simples implementacao. Desta forma o PPC se apresenta como um candidato promissor
para a sintese das correntes do motor BLDC. Contudo, este controlador apresenta
sensibilidade a incertezas nao modeladas, devendo ser investigadas formas de mitigar
o erro em estado estacionario. Pelo exposto, neste trabalho o controlador preditivo

PPC ¢ investigado para a sintese das correntes de um motor BLDC. Devido a baixa
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indutancia do motor, trés diferentes estratégias PWM sao investigadas e comparadas,
sendo elas: bipolar, unipolar sincrona e unipolar, utilizando o controlador preditivo no

intuito de reduzir ondulagoes nas correntes do motor.
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3 CONTROLADOR PREDITIVO DE CORRENTE PROPOSTO

Neste capitulo o controlador preditivo é descrito e leis de controle sao obtidas para
trés estratégias PWM, sendo elas: bipolar, unipolar sincrona e unipolar. A principal
contribuicao deste capitulo é mostrar que, utilizando a estratégia de comutagao ade-
quada com uma lei de controle preditiva no acionamento de um motor BLDC de baixa
indutancia é possivel reduzir a ondulacao de corrente no motor, sem a necessidade de
adicionar filtros ou conversores de multiplos estdagios, permitindo o uso de IGBT ao

reduzir a frequéncia de comutacao.

Inicialmente, o principio basico de funcionamento do controlador preditivo de cor-
rente é explicado através do conversor CC/CC com carga tipo fonte de tensao constante.
Posteriormente o controlador preditivo é aplicado a malha de controle das correntes
do motor BLDC para as trés estratégias PWM. A ondulagao de corrente ¢ discutida e

comparada para as trés técnicas.

3.1 FUNDAMENTOS DO CONTROLADOR DIGITAL PREDITIVO
DE CORRENTE

O principio de funcionamento do controlador digital preditivo de corrente é sim-
ples sendo explicado utilizando o circuito do conversor CC-CC em ponte completa da
Figura 16 (VALLE et al., 2015). Nessa figura, V; e V5 sdo as tensoes nos terminais do
conversor e da carga, respectivamente, enquanto 77, é a corrente que flui pelo indutor de

saida do conversor. Os bracos do conversor sao comutados de maneira complementar.

Nas Figuras 17(a), (b), (c) e (d) sdo mostradas as formas de onda da tensao de
controle, sinal PWM dos interruptores do conversor, tensao nos terminais de saida do

conversor e corrente de saida, respectivamente.

Na Figura 17, a corrente de referéncia i; é variada em degrau antes do instante
kT,. A tensao de controle v, define a razao ciclica para o disparo dos semicondutores

de poténcia. As tensoes nos terminais do conversor e da carga, bem como a corrente no
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Figura 16: Conversor CC-CC em ponte completa alimentando uma carga tipo tensao
constante.
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Figura 17: Formas de onda do controle preditivo de corrente: (a) contador de sincro-
nizagdo da amostragem/PWM e tensao de controle; (b) sinal de disparo dos interrup-
tores; (c¢) tensao nos terminais de saida do conversor e (d) corrente real e amostrada
do indutor.
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indutor, sdo amostradas sempre que a forma de onda do contador crescente/decrescente

(Figura 17(a)) atinge o valor zero.

Assumindo uma estratégia PWM bipolar, e ainda que i;, > 0, pode-se escrever
a seguinte equagao a diferengas para o conversor da Figura 16 (CHEN et al., 2003),

(DAMASCENO; BRAGA & BARBOSA, 2007):

ik +1] =g [k] + md [K] T, + 72 (1 — d[K]) T2, (3.1)

onde i [k+1] e if, [k] sdo as correntes pelo indutor de interface, amostradas nos instantes
(k+ 1) Ts e kT, respectivamente; 7, e 7 sdo as taxas de subida e descida da forma de
onda da corrente pelo indutor de saida, respectivamente; T é o periodo de amostragem;
d[k] é a razao ciclica durante o periodo compreendido entre kT e (k+ 1)Ts e L é a

indutancia do filtro do conversor. Sendo:

Vilk] — Va[] _ +Voolk] — Vpplk]

- . (3.2)

r =

Vilk] = Volk]  —Vielk] — Viplk]
L B L '

9 = (33)
Usando (3.2) e (3.3), e fazendo iy, [k + 1] = 4}, pode-se reescrever (3.1) isolando
d [k]:

1 L fs
= oo

Veilk]
2Veolk]’

(17 —ip [k]) +

(3.4)

onde 7} € a corrente de referéncia que o conversor deve rastrear nos terminais de saida,
fs = 1/T é a frequéncia de amostragem do controlador digital preditivo e Voolk] e
Viplk] sdo a tensao do barramento CC e tensdo nos terminais da bateria amostradas

no instante kT, respectivamente.

A anédlise de (3.4) mostra que a razao ciclica d[k] é calculada no instante kT
de maneira que a corrente iy seja igual a corrente de referéncia ¢ em (k + 1)7%.
Assim, a acao de controle (3.4) garante que a corrente de referéncia seja rastreada com
um periodo de amostragem de atraso. Os coeficientes dessa equagao sao calculados

substituindo os parametros da planta em (3.4).
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O fato de usar uma frequéncia de amostragem igual a frequéncia de comutacao
do conversor, e a amostragem ser sincronizada com a portadora triangular, possibilita
obter o valor médio da corrente comutada sintetizada sem a necessidade do uso de

filtros passivos (DAMASCENO; BRAGA & BARBOSA, 2007).

3.2 CONTROLADOR PREDITIVO DE CORRENTE APLICADO AO
MOTOR BLDC

A Figura 18(a) exibe o diagrama esquematico do acionamento do motor BLDC
utilizando um VSI trifasico. As tensoes e,, €, € e. representam as tensoes por fase da
FEM enquanto R, e L, sao a resisténcia e indutancia por fase dos enrolamentos do
motor BLDC, respectivamente. O ponto médio entre as células da bateria “0” é um
ponto ficticio usado aqui simplesmente para facilitar a andlise do circuito. Na pratica
este terminal nao é utilizado. As linhas em destaque da Figura 18(a) indicam as fases
do VSI que irao conduzir correntes nao nulas durante a operagao dentro do retangulo
destacado na Figura 18(b). Como é possivel observar, as fases “a” e “b” estdao em
condugao, ao passo que a fase “c” permanece com corrente nula. Deslocando /3 rad
para a direta o retangulo da Figura 18(b) observa-se que, novamente, apenas duas
fases irdo conduzir correntes nao nulas (fases “a” e “¢”) enquanto a terceira fase (fase
“b”) terd corrente nula. Em velocidade de operagao constante, nota-se que quando as
correntes sao nao nulas nas fases ativas, a FEM ¢ constante nestas fases (Figura 18(b)).
Desta forma, o inversor trifasico opera como um conversor CC-CC em ponte completa
tendo como carga uma fonte de tensao, porém com alternancia de fases a cada /3 rad.
Devido a semelhanga ¢é possivel utilizar técnicas de controle aplicadas a conversores

CC-CC, como a discutida na se¢ao anterior.

Além da simplicidade dos sensores de posicao utilizados, outra vantagem é rela-
cionada ao projeto do controlador do motor BLDC. Como durante cada intervalo
de 7/3 rad a corrente flui apenas por duas das fases do motor, enquanto a terceira
a corrente é nula, ao controlar a corrente de uma fase em conducao a segunda fase
em conducgao é também controlada. Assim, nao sao necessarios trés controladores de

corrente, mas um tunico capaz de regular a “pseudo” corrente calculada por:

L. : .
Iy = 5 (lial + [i] + lil) (35)

onde [, ¢ a magnitude da “pseudo” corrente sintetizada pelo VSI. Configuracoes seme-

lhantes sdo propostas em (FAKHAM; DJEMAI & BUSAWON, 2008),(DIXON & LEAL, 2002)
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Figura 18: Sistema de acionamento do motor BLDC: (a) Diagrama esquemadtico sim-
plificado, (b) FEM (linha continua) e correntes (linha tracejada) trifdsicas.

e (BERENDSEN; CHAMPENOIS & BOLOPION, 1993).

A Figura 19 mostra o diagrama de blocos do controlador utilizado para regular as
correntes do motor BLDC. Nesta figura, um bloco seletor de fase é responsavel por

determinar quais bragos do VSI estardo ativos a cada setor de 7/3 rad.

Tendo em mente a opera¢ao do motor dentro do setor destacado na Figura 18(b),
foram utilizadas trés estratégias PWM para controlar a tensao e corrente de saida do
VSI, sendo elas: bipolar, unipolar sincrona e unipolar. Estas estratégias PWM sao

investigadas nas préximas segoes.

3.3 CONTROLADOR PREDITIVO UTILIZANDO A ESTRATEGIA
PWM BIPOLAR

Para as estratégias descritas, devido ao baixo valor das resisténcias dos enrolamen-

tos do motor utilizado estas foram assumidas como despreziveis, ou seja, Ry << 27 fsLs.
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Figura 19: Diagrama de blocos do controle da “pseudo” corrente do motor BLDC.

Foi considerado que a tensao do barramento CC e FEM nao variam durante o intervalo

entre as amostragens.

Na estratégia PWM bipolar (Figura 20), o sinal modulante m é comparado com
um contador crescente/decrescente (Figura 20(a)) gerando os sinais de disparo S; e S5
(Figura 20(b)), de forma a comutar os bracos do conversor de maneira complementar.
A analise da forma de onda da tensao de saida (Figura 20(c)) mostra que v, ¢ comutado
entre +Voo e —Voe com frequéncia de f, = (1/Ts). A Figura 20(d) mostra a forma
de onda da “pseudo” corrente sintetizada pelo conversor VSI. A “pseudo” corrente I,
e a tensao do barramento sao amostradas sempre que a forma de onda do contador
crescente/decrescente atinge o valor minimo, ou seja, nos instantes k75, (k + 1)Ty, (k +

T, ....

Observando a Figura 20(d) é possivel determinar a corrente no instante futuro
(I,[k+1]) a partir do valor da corrente no instante atual (I,[k]) e das taxas de subida e
descida da corrente (713 € 79 ), ponderadas pelo tempo de permanéncia em cada estado,
durante o intervalo kT e (k + 1)T. Desta forma, pode-se escrever a seguinte relagao

no dominio do tempo discreto para o conversor utilizando a estratégia PWM bipolar:

2|

Bk = K 4 rud ] 5+ (- ) Tt rud ]2, (36)

onde 713 € 19, 820 as derivadas de subida e descida da corrente I, respectivamente, sendo

o subscrito “b” referente a estratégia PWM bipolar; Ty é o periodo de amostragem; d [k]
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¢ a razao ciclica durante o periodo compreendido entre kT e (k + 1)75.
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Figura 20: Formas de onda da estratégia PWM bipolar: (a) sinal modulante e porta-
dora triangular, (b) sinais de disparo (S e S3), (c) tensao de saida do VSI entre os
terminais “ab” (vgp), (d) “pseudo” corrente sintetizada (I,).

Desprezando o efeito das resisténcias dos enrolamentos do motor (Rs << 27 fsLy),

pode-se obter facilmente as derivadas de subida:

Uab[k] - eab[k] _ +VCC[k] - E[k]
2L, 2L, ’

Ty =

e descida da corrente:
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. Uab[k’] — eab[k] . —Vcc[k'] - E[k]
=T oL, 2L, (3.8

sendo ey, = F a FEM de linha entre as fases “a” e “b”, e L, a indutancia por fase do

motor.

Substituindo (3.7) e (3.8) em (3.6) e isolando d [k] obtém-se:

= k) + gy

dm:1+‘hﬂ(

2 Veelk] (39)

onde I = I, [k + 1] é a corrente de referéncia que deve ser rastreada no instante futuro
(k+ 1)Ts, fs = 1/Ts é a frequéncia de comutacao do conversor, Voolk| é a tensao do
barramento CC amostrada no instante k7T e E[k] é a FEM de linha estimada para o

instante kT5.

As tensoes nos terminais de saida do conversor podem ser calculadas por:

Voo = Sl VCC[k] - 54 VCC[k]

2 2
: (3.10)
Veolk Veolk
Vpo = 53 Cg[]_56 cg[]

em que v, € Up, Sa0 as tensodes nos terminais de saida “a” e “b”, respectivamente,
medidas em relacao ao ponto médio da bateria, “0”; Sy, S4, S3 e Sg, indicados na
Figura 18(a), sdo os padroes de comutacao dos interruptores. Como dito anteriormente,
os bracos do conversor sao comutados de maneira complementar. Entao, substituindo
os padroes de comutagao S; = d[k], Sy =1 — d[k], S3 = 1 — d[k] e Sg = d[k] em (3.10)

e calculando vg, = V4o — U, Obtém-se:

Vab — m[k]VCc[k}], (311)

sendo m[k] = 2d[k] — 1 a varidvel que relaciona a agao de controle com a tensao de

saida.

Assim, fazendo d [k] = (m [k] 4+ 1)/2, é possivel reescrever (3.9) como se segue:

= (et ) 65 =50 + () 61
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onde m [k] é o indice de modulagao da estratégia PWM bipolar o qual ird variar entre

—1< mlk] <1.

O indice de modulagao m [k] é a agao de controle calculada pelo controlador predi-
tivo no instante k7T, que deve ser enviado ao modulador do VSI para forgar a corrente

I, [k] arastrear a corrente de referéncia Iy no préximo periodo de amostragem (k+1)7.

Em muitas aplicagoes praticas nem sempre é possivel amostrar, calcular e atuar tao
rapido como mostrado na Figura 20. Para contornar esta limitacao, pode-se aplicar
(3.6) em dois periodos consecutivos. Assim, aplicando um avan¢o de uma amostra em

(3.6) e isolando I, [k + 1], obtém-se:

~

Lk +1] :Ip[k+2]—rlbd[k+1]%—rzb(l—d[k+1])TS—r1bd[k+1] *(3.13)

o

Substituindo [, [k + 1] de (3.6) em (3.13) e neste resultado substituindo d[k] =
(m[k]+1)/2, d[k+1] = (m[k+ 1]+ 1)/2, (3.7) e (3.8) e isolando m [k + 1], resulta

e1n:

2E[k]
Vool k]’

mk+1] = (Ix = L[k]) — m[k] + (3.14)

onde Iy = I, [k + 2] é a nova referéncia de corrente e m[k + 1] é o indice de modulacao
a ser aplicado no instante futuro entre o periodo (k + 1)7s e (k + 2)T. Assim, (3.14)
retorna o indice de modulagao aplicado no instante (k + 1)7%, a fim de que a corrente

sintetizada pelo VSI rastreie o sinal de referéncia apds dois periodos de amostragem.

3.4 CONTROLADOR PREDITIVO UTILIZANDO A ESTRATEGIA
PWM UNIPOLAR SINCRONA

O nome da estratégia unipolar sincrona esta sendo usado neste trabalho para dife-
renciar a estratégia PWM onde um brago do conversor é comutado em baixa frequéncia)
enquanto o outro brago é comutado em alta frequéncia. O terceiro braco do conversor
¢ mantido em repouso. H& uma alternancia entre os bragos ativos a cada 7/3 rad

conforme ¢é possivel verificar na Figura 21.

Na Figura 22 sao exibidas as formas de onda da estratégia PWM unipolar sincrona

[l

quando as fases “a” e “b” sintetizam correntes nao nulas, conforme destacado no re-

tangulo da Figura 18(b). O sinal modulante é comparado com a portadora triangular
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Figura 21: Formas de onda da estratégia PWM unipolar sincrona: (a) correntes trifa-
sicas, (b) sinais de disparo (S, S3; S3, Sg € S5, S2).

(Figura 22(a)), gerando o sinal de disparo PWM do interruptor S; (Figura 22(b)). O
interruptor Sy estd desligado e Sg estd em condugao (Figura 18(b)) permitindo o fluxo
negativo da corrente na fase “b”. O brago do conversor relativo a fase “a” comuta na
frequéncia da portadora triangular, enquanto que a fase “b” comuta em uma frequéncia
mais baixa, “sincronizada” com a corrente do motor (dai o nome adotado neste traba-
lho, unipolar sincrona). Esta estratégia de comutagao foi utilizada em (MATTOS et al.,
2015). Assim, a amplitude da corrente I, ¢ controlada pela fase que estd comutando na
frequéncia da portadora triangular. Deslocando em 7/3 rad para a direita o retangulo
da Figura 18(b), a fase “b” deixa de conduzir e a fase “c” entra em condugao, permitindo
o fluxo negativo da corrente pela fase “c”, ao passo que a fase “a” continua a comutar
na frequéncia da portadora triangular. Esta andalise pode ser estendida para as demais

segoes de duragao /3 rad.

Analisando a forma de onda da tensdao nos terminais de saida (Figura 22(c))
observa-se que v, é comutada com frequéncia f; = (1/75) entre +Veoe e 0. Na
Figura 22(d) ¢é exibida a forma de onda da “pseudo” corrente sintetizada pelo con-
versor VSI. A corrente I, e a tensao do barramento sao amostradas nos instantes
kT, (k + )Ty, (k + 2)T,..., ou seja, quando a portadora triangular atinge seu valor

minimo.

A partir da Figura 22(d), é possivel obter o valor estimado da corrente no instante
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Figura 22: Formas de onda da estratégia PWM unipolar sincrona: (a) sinal modulante
e portadora triangular, (b) sinais de disparo (S7 e S3), (c¢) tensao de saida do VSI entre
os terminais “ab” (vgp), (d) “pseudo” corrente sintetizada (1,).

futuro I, [k + 1], sabendo-se as taxas de subida e descida da corrente, o tempo de

permanéncia em cada estado e a corrente no instante £7:

2| 3

Llk41] = I, [K] + ried K] % Fros (1= dE) Ty 4+ rad K] 22, (3.15)

onde 715 € 725 as derivadas de subida e descida da “pseudo” corrente I, o subscrito “s”
se refere a estratégia PWM unipolar sincrona, d[k] é a razao ciclica durante o intervalo
kTs e (k+ 1)Ts.

Desprezando a resisténcia do enrolamento, uma vez que R, < 2mf,L,, pode-se
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obter de forma simplificada as derivadas de subida:

Vap|k] — €an[K] _ +Veolk] — E[k]

T1s = 2L3 2LS N (316)
e descida da corrente:
_ Uaplk] —ewlk]  Elk]
Tos = 2LS = 2L8 . (317)
Substituindo (3.16) e (3.17) em (3.15) e isolando d [k], obtém-se:

2Lsfs> ( Elk] )
dlk] = rr—1,[k]) + : 3.18
= (et ) (&= 1) + (5 319)

A seguir serd obtida a relagao entre a razao ciclica (d[k]) e a tensdo de saida nos

terminais do conversor para a estratégia PWM unipolar sincrona. As tensoes nos

(1l

terminais “a” e “b” em relacao ao ponto “0” podem ser obtidas substituindo os padroes
de comutacdo S; = d[k], Sy =1 —d[k], S3 =0e Sg =1 em (3.10). Observa-se que as
expressoes para os interruptores de um mesmo braco do conversor sao complementares.
De posse das tensoes v,, € vy, € possivel obter a expressao que relaciona a tensao vy,

com a razao ciclica dada por:

Vab = m[k]VCC[k]a (319)

onde m[k] = d[k].

Substituindo d[k] = m[k] em (3.18) obtém-se a lei de controle:

- ()6 ()

No intuito de contornar limitacoes praticas como o tempo necessario a amostragem,

célculo e atuagao, a equacao (3.15) pode ser aplicada em dois periodos consecutivos,

assim como descrito para a estratégia PWM bipolar, resultando em:

(3.21)

onde m [k + 1] é a agdo de controle a ser aplicada no instante futuro durante o intervalo

(k+1)Ts e (k+2)T,; I} = I, [k + 2] é a corrente de referéncia. Desta maneira, a lei
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de controle (3.21) calcula o indice de modulagao a ser aplicando no instante (k + 1)7T5
a fim de que a corrente sintetizada pelo VSI rastreie no instante (k + 2)7 o sinal de
referéncia. Assim, sdo necessarios dois ciclos de amostragem para a convergéncia da

corrente ao valor de referéncia.

3.5 CONTROLADOR PREDITIVO UTILIZANDO A ESTRATEGIA
PWM UNIPOLAR

Diferentemente das estratégias PWM anteriores descritas, o padrao de comutacao
unipolar usa duas portadoras triangulares, defasadas de 7 rad entre si, para gerar os
sinais de disparo S} e S5 como mostrado na Figura 23(a) e (b). Cada brago do conversor
é controlado por um contador crescente/decrescente e diferentemente da estratégia
PWM bipolar a tensao de saida v, é comutada entre +Vee e 0 (Figura 23(c)). A
comparacao das tensoes de saida e das correntes da Figura 23 com as Figuras 20 e
22 mostra que a frequeéncia de comutacao equivalente da estratégia PWM unipolar é
duas vezes superior a frequéncia de comutacgao equivalente da estratégia PWM bipolar
e unipolar sincrona. Isto implica em uma reducao na ondulacao de corrente, para uma

mesma frequéncia de comutacao dos interruptores.

A partir da Figura 23(d) é possivel obter a equacao da corrente no instante futuro

(k 4+ 1)Ty a partir do instante kT, dada por:

Jﬂk+u:Jdm+2{mﬁ1—dmﬂ%+mm@ﬂm_1ﬁ%+nma—dmp%}.
(3.22)

A derivada da corrente de subida para estratégia PWM unipolar é a mesma da
bipolar e unipolar sincrona:

Vaplk] — €an[K] _ +Veolk] — E[k]
2L 2L ’

(3.23)

Tiw =

sendo a derivada de descida igual a estratégia PWM unipolar sincrona e dada por:

vkl —ewlk]  E[K]
2w = QLS o 2Ls ’ (324)

“,

onde o subscrito “u” em (3.23) e (3.24) indica ser as derivadas de subida e descida da

estratégia PWM unipolar.

As tensoes nos terminais “a” e “b” a partir do referencial “0” da Figura 18(a) podem
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Figura 23: Formas de onda do padrao PWM unipolar: (a) sinal modulante e portadora
triangular, (b) sinais de disparo (S} e S3), (c) tensao de saida do VSI entre os terminais
“ab” (vap), (d) “pseudo” corrente sintetizada (1,,).

ser calculadas por (3.10), substituindo os padroes de comutagao S, = d[k], Sy = 1—d[k],
Sy = 1 —d[k] e S¢ = d[k]. De posse destas tensoes ¢ possivel obter a tensao v, =

Vao — Upo-

Vap = m[k]VCC[k:]a (325)

sendo mlk] = 2d[k] — 1 a varidvel que relaciona a agao de controle com a tensao de

salda.

Substituindo (3.23) e (3.24) em (3.22), e dado que d [k] = (m [k] + 1)/2, obtém-se:
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- () o+ (). o

onde m[k] é o indice de modulacdo para a estratégia PWM unipolar, I} = L[k + 1] é

a corrente de referéncia que serd rastreada com um atraso de amostragem.

Entretanto, amostragem, processamento e atuagao nao sao instantaneos como exi-
bido na Figura 23. Para contornar esta limitacao, a equagao (3.22) pode ser aplicada

em dois periodos consecutivos, obtendo:

2L fs
Voo k]

2E[k]
Vool k]’

mlk+1] = (Ix = L[k]) — m[k] +

p

(3.27)

sendo I; = I, [k +2] a corrente de referéncia a ser rastreada apés dois perfodos de

amostragem.

A comparagcao entre (3.14), (3.21) e (3.27) mostra que as estratégias PWM bipolar,
unipolar sincrona e unipolar resultam na mesma lei de controle, e assim, possuem es-
for¢co computacional para os calculos muito proximos. Entretanto, devido as estratégias
PWM serem diferentes, hd uma variacao na ondulacao de corrente entre os trés casos.
Os efeitos das trés técnicas de controle sobre a ondulagao de corrente sao comparados

na préxima sec¢ao.

3.6 ANALISE DA ONDULACAO DE CORRENTE

Ondulagoes nas correntes do motor nao contribuem efetivamente para a producao
de conjugado, além de aumentar o aquecimento da maquina. Outro fator importante
é que elevadas ondulagoes de corrente influenciam na selecao dos dispositivos semicon-

dutores que devem suportar maiores correntes de pico.

Na Figura 24 sao exibidas as curvas do valor absoluto da ondulacao de corrente
em funcao da razao ciclica, para o caso em que a FEM é nula. No Apéndice B sao
derivadas as equacoes da ondulacao de corrente para as trés estratégias PWM descritas
nas secoes anteriores. Observa-se que quanto maior a indutancia do motor e maior a
frequéncia de comutacao, menor é a ondulagao de corrente, enquanto que, quanto maior
a tensao do barramento, maior é a ondulacao de corrente. Dada a tensao do barramento
fixa, em motores com baixa indutancia, uma forma de reduzir a ondulagao de corrente é
aumentar a frequéncia de comutacao. Dispositivos como IGBT nao apresentam elevada

frequéncia de comutacao como os transistores de efeito de campo de 6xido metdlico
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semicondutor (Metal Ozxide Semiconductor Field Effect Transistor) (MOSFETSs), o que
pode limitar sua aplicacao em motores com baixa indutancia. Entretanto, utilizando
a estratégia PWM unipolar é possivel reduzir a frequéncia de comutacgao permitindo o

emprego de IGBT (disponiveis no laboratério) com ondulagbes aceitdveis nas correntes.

| AL
VeoTs | N --- Bipolar
4L, R oo | Unipolar Sincrona
L4 .
;. . Unipolar
4 .
4 A )
., .
4 .
., .
, '
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Figura 24: Ondulacao de corrente em funcao da razao ciclica d para as estratégias
PWM: bipolar, unipolar sincrona e unipolar.

A Tabela 3 mostra uma comparacao entre as trés técnicas considerando frequéncia
de comutacao e maxima ondulagao de corrente. A méaxima ondulacao de corrente
para a estratégia PWM unipolar é 4 vezes menor que a maxima ondulacao de corrente
para a estratégia PWM bipolar. Ja a estratégia PWM unipolar sincrona apresenta
metade da maxima ondulagao da estratégia PWM bipolar. Observa-se também que a
frequéncia de comutacao equivalente da estratégia PWM unipolar é o dobro das outras

duas estratégias, porém com frequéncia de comutacao de cada braco em 50 kHz.

Tabela 3: Dados comparativos entre as técnicas de comutacao.

Frequéncia de | Frequéncia Maxima
Estratégia PWM comutacao dos | de comutacao | ondulacao
interruptores equivalente de corrente
Bipolar 50 kHz 50 kHz Yool
. , 1 ( VecTs
Unipolar sincrona 50 kHz 50 kHz 3 <%>
. 1 ( VecTs
Unipolar 50 kHz 100 kHz 1 (%)
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3.7 SUMARIO

Neste capitulo foram obtidas as leis de controle preditivas de corrente para o acio-
namento de um motor BLDC de baixa indutancia acionados por um conversor VSI
trifasico para trés diferentes estratégias de modulagao por largura de pulso: bipolar,
unipolar sincrona e unipolar. Devido a caracteristica deste motor de apenas duas fases
conduzirem a cada intervalo de 7 /3, foi possivel reduzir o nimero de controladores para
um unico controlador de corrente, reduzindo também o esforco computacional para os
calculos. As leis de controle obtidas apresentaram-se ser de simples implementacao e
baixo esfor¢o computacional, por nao exigirem elevado niimero de operagoes ou funcoes

trigonométricas que demandem tempo consideravel para o processamento.

A ondulacao de corrente foi analisada para as trés estratégias PWM. A estraté-
gia PWM unipolar apresentou significativa redu¢ao na ondulagao de corrente quando
comparada com as demais técnicas investigadas, para uma mesma frequéncia de comu-
tagao. Isto permite a reducao na frequéncia de comutagao e consequentemente o uso

de IGBT.
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4 ANALISE DE ESTABILIDADE

Conforme apresentado no Capitulo 3 o controlador preditivo pode ser usado para
regular as correntes do motor BLDC de forma que a corrente de referéncia seja rastre-
ada apds dois periodos de amostragem. Entretanto, incertezas na medi¢ao ou variacoes
nos parametros do motor podem afetar o comportamento da corrente sintetizada pelos
algoritmos de controle, podendo levar o sistema a instabilidade. A principal contribui-
¢ao deste capitulo é a andlise de estabilidade e de erro em regime permanente para o
controlador preditivo de corrente aplicado ao motor BLDC para as estratégias PWM
bipolar, unipolar sincrona e unipolar ainda nao descritas na literatura para este tipo

de motor.

4.1 DISCRETIZACAO DO MOTOR BLDC

Nas proximas secoes, a funcao de transferéncia em malha fechada do sistema com-
pensado é obtida para ser utilizada para o estudo da analise de estabilidade. Para isso,

se faz necessaria a obtencao do modelo discreto do motor BLDC.

Desprezando as harmonicas geradas pelo padrao de comutacao do VSI, a seguinte
equacao dinamica pode ser escrita para os bragos ativos do circuito da Figura 18(a),

referente ao instante destacado pelo retangulo na Figura 18(b):

Gh=- (f—) 1, (1) + (22) (v (1) = as (1) (4.1)

onde I, (t) = 44 (t) e iy () = —iq (£).

Utilizando um extrapolador de ordem zero (ASTROM & WITTENMARK, 2013) em

(4.1), a seguinte representacao em espago de estados é obtida,

L[k+1] =L k] + T (va [k] — e [k]) . (4.2)
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onde

[ (4.3)

tet+1 Alt ) 1 — e—lg‘—iTs
= P Bdr = 4.4
| R (4.4

tk

sendo A = —R,/Ls e B=1/(2Ly).

Substituindo v, [k] = m [k] Veoolk] e eqw [k] = Elk] em (4.2) e aplicando a transfor-

mada z obtém-se a funcao de transferéncia da corrente,

z—e Ll

W) = 5 (1 ~ ) (M(2)Veo() — B(=)). (4.5)

A Figura 25 exibe uma representagao em diagrama de blocos do modelo discreto
do motor obtida a partir de (4.5). A corrente [,(z) é controlada a partir da agao de
controle M(z), sendo que a FEM (F) é considerada perturbac¢ao na malha de controle

da corrente.

E(2)
M(Z)VCC(Z)+ N 1 1_e-RsTs/LS) |p(z)

Figura 25: Diagrama de blocos do modelo discreto do motor BLDC.

4.2 ANALISE DE ESTABILIDADE DO CONTROLADOR PREDITIVO

As leis de controle para as estratégias PWM bipolar, unipolar sincrona e unipo-
lar dadas por (3.14), (3.21) e (3.27), respectivamente, sao idénticas. O valor médio
das correntes sintetizadas é o mesmo, porém a ondulacao de corrente é menor para a

estratégia PWM unipolar. Aplicando a transformada z nestas equagoes, obtém-se:

6= () B R (7)) v

O subscrito “c” associado a L. e E. em (4.6) sao introduzidos aqui para diferenciar

os parametros do controlador em relagao aos parametros do motor. Caso os parametros

sejam corretamente obtidos L. = Ly e E. = FE.

A partir de (4.5) e (4.6) é possivel obter uma representacao em diagrama de blocos
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como apresentado na Figura 26. Assumindo que a FEM do motor é completamente
compensada pelo sinal feed-forward E., a seguinte funcao de transferéncia em malha

fechada pode ser escrita:

Iy(2) R.T: (1 —e )
I¥(2) - —BsTs L _ RsTs _ReTs (4.7)
p z—i—z(l—e Ls)—i—R‘%(l—e Ls)—e s
~_____Controlador _____ ____ Motor BLDC_ _ _
i i | e |
|
' e YelZ : | |
| g |
p | ; i | : N (2
Ip% 2L, f = M(z)! - 1 (1_e-RsTs/Ls | p(z
* _X : Tchc + ~ : i | ZRS(Z__e‘ms) i "
|
| Atrasd de V@) T
S processamento )

Figura 26: Diagrama de blocos do controlador preditivo de corrente.

Considerando L. = Ls e Ry — 0, a funcao de transferéncia de malha fechada (4.7)
é reduzida a (1/2%). Assim, para uma entrada em degrau na referéncia, a corrente de
saida se torna igual a referéncia apds duas amostragens. Desta forma o PPC pode ser
visto como o caso discreto do controlador por realimentacao de estados no qual os polos

compensados sao alocados na origem do plano complexo z.

O critério de estabilidade de Jury é usado para verificar os limites da estabilidade
do sistema (ASTROM & WITTENMARK, 2013; FADALI, 2009). Para um polinémio do

segundo grau na forma:

F(2) = ay2® + a1z + ag = 0,a, > 0, (4.8)

as raizes do polinémio caracteristico estarao dentro do circulo unitario e consequen-
temente o sistema serd estdvel caso as seguintes condigoes sejam satisfeitas (FADALI,
2009):
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](10] < Qg (411)

Verificando (4.9) para o polindémio caracteristico de (4.7):

2 _ RgTs LC _ RgTs _ RsTs
1 —|—1<1—e Ls>+RT<1—e Ls)—e S0

e isolando L., obtém-se a primeira condi¢ao para a estabilidade:

L.> —2R,T.. (4.12)

Tendo em vista que Ry > 0 e Ty > 0, a condigao dada por (4.12) é atendida para

qualquer valor positivo de L..

Calculando a segunda condicao para a estabilidade dada por (4.10):

(—1)? {(—1)2 +(-1) (1-e ) + RLCT (1-e8") - eRLTl >0

e isolando L., obtém a condicao para estabilidade:

L.>0. (4.13)

Por fim, analisando a terceira condicao de estabilidade substituindo os coeficientes

do polinémio caracteristico de (4.7) em (4.11), chega-se em:

L. ] _ RsTs _ RsTs ]
_ Ls — Ls
R.T. ( ¢ > ¢ <5h
e isolando L., obtém-se:
m _ RsTy
Ls
Lo<RT,[—S . (4.14)
1—e 1s

Entao, para garantir que os polos de (4.7) estejam dentro do circulo unitério, a

seguinte inequagao deve ser verificada:

RsTs
1 +e %
0< L, < R,[T, <%> . (4.15)

1—e Ls

Assumindo que Ry — 0, tem-se que (4.15) é reduzida para 0 < L. < 2L,. Esta
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condi¢ao implica que o sistema compensado é instavel caso o parametro L. exceda
duas vezes o valor da indutancia do motor L,. A funcao de transferéncia discreta em
malha fechada (4.7) pode também ser utilizada para investigar como a variagdo dos

parametros do motor Ry e L, afetam a localizacao dos polos do sistema compensado.

Erros nos parametros medidos ou ainda variagoes durante a operacao do motor
podem levar o projetista a escolher valores imprecisos de L. para o controlador pre-
ditivo (4.6). As Figura 27 e Figura 28 mostram a localizacdo dos polos considerando
variagoes dentro da faixa de +£50% dos nominais de resisténcia e indutancia dos enro-
lamentos do motor, respectivamente. A simulacgao foi realizada considerando os dados
da Tabela 1 para uma frequéncia de comutacao e amostragem de 50 kHz. Como pode
ser visto, variagoes na resisténcia e indutancia dos enrolamentos do motor fazem com
que os polos nao permanecam exatamente na origem do plano complexo z. Analisando
a Figura 27(a) observa-se que variagoes na resisténcia nao afetam significativamente
a localizagao dos polos. A Figura 27(b) exibe um detalhe da localizagdo dos polos
proximo a origem. Entretanto, para variacoes em Lg, Figura 28, o sistema compen-
sado pode se tornar instavel. A partir da Figura 28, considerando L, < L. o sistema
compensado ird apresentar um comportamento subamortecido até Ly = L./2, quando
o sistema se torna instavel. Para Ly > L. o sistema compensado ird apresentar um

resposta superamortecida.

Uma condicao interessante a ser investigada é no instante final do retangulo des-
tacado na Figura 18(b). No momento da troca de condugao entre duas das fases, a
corrente na fase que deixa de conduzir nao se torna nula instantaneamente devido a
indutancia da fase. Durante um curto intervalo de tempo, as trés fases do motor esta-
rao ativas reduzindo a indutancia equivalente do motor de forma a tornar-se (3/4)Ls,.
Assim, substituindo L por (3/4)Ls e fazendo L. = Ly em (4.7), os polos do sistema
compensado irdo deslizar para £7(1/v/3), como mostrado na Figura 29, retornado a
origem quando apenas duas fases voltarem a conduzir. Embora esta condicao de curta
duragao aconteca seis vezes por ciclo elétrico, os polos permanecem no interior do

circulo unitério e o sistema descrito por (4.7) mantém-se estével.

4.3 ANALISE DO ERRO EM REGIME PERMANENTE

Na se¢ao anterior foi investigada a estabilidade do controlador preditivo para varia-
¢oes no parametro do controlador. Devido a baixa resisténcia elétrica dos enrolamentos

do estator, a mesma foi desprezada nas leis de controle preditivas obtidas no Capitulo 3.
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Figura 27: Localizagao dos polos do sistema compensado sob variagoes paramétricas
fazendo L. = Lg e variando Ry: (a) localizacao dentro do circulo unitario, (b) detalhe
da localizagao dos polos.
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Figura 28: Localizagao dos polos do sistema compensado sob variagoes paramétricas
fazendo R, = 0 e variando L.

Como visto na se¢ao anterior, variacoes na resisténcia nao interferem significativamente
na localizacao dos polos do controlador. Nesta secao é analisada a influéncia da resis-

téncia dos enrolamentos no valor de regime permanente das correntes do motor BLDC.

Na Figura 30 exibi-se a representacao canonica de um sistema de controle em
malha fechada. Comparando as Figuras 26 e 30 é possivel obter a seguinte funcao de

transferéncia de malha aberta:

RsTs
A (1 —e I )
Gua (Z) - RSTS) ~ RsTs ° (416)
— €

z2+z<1—e* Ls Ls

Da Figura 30, e(2) = I(2) — e(2)Gma(z), ou ainda:

e(z) = L)

T (4.17)

onde €(z) é o erro de corrente no dominio discreto z.
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Parte Imaginaria

Parte Real

Figura 29: Localizacao dos polos do sistema compensado nos instantes de troca das
fases.

50~z (@)

Gwma(2)

Figura 30: Sistema de controle.

Aplicando o teorema do valor final para o caso discreto (NISE, 2011):

e(oo0) =lim (1 —z71) L)

—_— 4.1
21 14+ Gaa(z)’ (4.18)

onde e(00) é o valor do erro em regime permanente quando ¢ — oco.

Considerando um degrau na corrente de referéncia, ou seja, I;(z) = 2/ (2 —1) e
substituindo em (4.18), obtém-se o erro de corrente em regime permanente para uma

entrada do tipo degrau:

1
=lim-———. 1
)= G @19

Substituindo (4.16) em (4.19) chega-se ao erro em regime permanente:
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2R,

=" 4.20
L.fs+ 2R, (420)

e(0)

Observa-se em (4.20) que a indutancia dos enrolamentos do motor (Ls) nao afetam
o erro em regime permanente. Quanto maior o valor de L. ou f,, menor serd o erro.
Entretanto, um grande valor de L. pode tornar o sistema instavel, como visto na
Secao 4.2. Assim, uma forma de reduzir o erro em regime permanente é elevando a
frequéncia de comutacao. Substituindo os parametros R, L. = L, e f, apresentados
na Tabela 1 em (4.20), obtém-se um erro de corrente de 0,01648 A para uma entrada

em degrau de 1,0 A, ou seja, um erro percentual de 1,648%.

4.4 SUMARIO

Neste capitulo foi investigada a estabilidade do controlador preditivo de corrente
aplicado ao motor BLDC para as técnicas de comutacao PWM apresentadas no Capi-
tulo 3. Variagoes ou erros na medic¢ao dos parametros do motor BLDC afetam o com-
portamento dinamico esperado do sistema compensado podendo levar a instabilidade
para o modelo utilizado. Mostrou-se que variagoes nas resisténcias dos enrolamentos
nao influenciam significativamente na localizacao dos polos do sistema compensado.
Entretanto, o mesmo nao ocorre para variagoes na indutancia do motor, podendo tor-
nar o sistema instavel. Assim, a estabilidade do sistema de controle das correntes do
motor foi investigada. Mostrou-se que o sistema sera estavel desde que o parametro do

controlador L. nao exceda duas vezes o valor da indutancia do motor L.

Foi demonstrado matematicamente que, para o caso considerado, o fato de des-
prezar as resisténcias de enrolamento no projeto do controlador ocasionou um erro de

corrente inferior a 2%.
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5 RESULTADOS DE SIMULACAO

Neste capitulo sao apresentados e discutidos os resultados de simulacao do con-
trolador preditivo de corrente utilizado na sintese das correntes do motor BLDC. O
programa PSIM® foi utilizado para obtencao dos resultados de simulacdo. As estraté-
gias PWM bipolar, unipolar sincrona e unipolar sao comparadas. O erro de estimagao
do parametro do controlador é investigado para diferentes valores de L. dentro do
limite de estabilidade definido no Capitulo 4. Variagoes de carga e tensao do barra-
mento sao simuladas a fim de verificar o impacto sobre as correntes sintetizadas pelos

controladores preditivos.

5.1 PARAMETROS DE SIMULACAO

Na Figura 31 é exibida uma representacao da estrutura do acionamento do motor
BLDC utilizada para obtencao dos resultados de simulagao. O controle foi desenvolvido
usando um C' Block (semelhante a programacao do DSC) que realiza a leitura das
correntes trifasicas, tensao do barramento CC, velocidade do motor e os sinais dos trés
sensores Hall de posigao. Os sinais dos sensores Hall sao usados para definir quais
fases do motor estarao ativas e o sentido das correntes. Com base na leitura dos sinais
de entrada, o algoritmo de controle determina a razao ciclica dos interruptores ativos.

Variacoes de carga e tensao do barramento foram realizadas utilizando a funcao Step.

Os parametros do motor e do conversor utilizados estao dispostos nas Tabelas 4 e
5, respectivamente, complementando os valores apresentados na Tabela 1. O conversor

eletronico foi assumido como ideal.

5.2 RESULTADOS DE SIMULACAO PARA A ESTRATEGIA PWM
BIPOLAR

Na Figura 32 sao exibidas as correntes trifasicas do motor assumindo L. = L, e

corrente de referéncia de I; = 20 A. Observa-se uma boa rastreabilidade da corrente
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Figura 31: Circuito de poténcia e controle para o acionamento do motor BLDC.

Tabela 4: Parametros de simulagao do motor BLDC.

Parametro Valor
Resisténcia por fase 6,2 mS)
Indutancia por fase 14,8 uH
FEM de pico 0,0125 Tz
FEM eficaz 0,00932 e
Ntmero de polos 8

Tabela 5: Parametros de simulagao do conversor.

Parametro Valor
Tensao do barramento CC | 48 V
Frequéncia de comutacao | 50 kHz
Frequéncia de amostragem | 50 kHz

de referéncia sem sobressinal e com erro em regime permanente desprezivel.

Na Figura 32, nos instantes onde ha a troca de condugao de corrente entre duas
fases ha um afundamento na corrente da fase que nao ha troca de conducao. Como
exemplo, ¢é possivel observar este comportamento em ¢ = 0,25 s, onde ocorre a troca
de condugao entre as fases “a” e “b” ao passo que surge um afundamento de corrente
na fase “c”. Isto se deve ao fato que as derivadas de subida e de descida das correntes
das fases “a” e “b” nao sao iguais, como o sistema é balanceado, ha uma alteragao na
corrente na fase onde nao hé troca de condugao. Diferentes estratégias sao utilizadas

para reduzir este afundamento na corrente (SHI et al., 2010), (XIA; WANG & SHI, 2013)
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e (SONG & CHOY, 2004). Entretanto, este efeito nao é investigado neste trabalho.

50 T

il il il il il il
0,005 0,01 0,015 0,02 0,025 0,03 0,035 0,04
Tempo [s|

Figura 32: Correntes trifisicas para a estratégia PWM bipolar (I; = 20 A): (a) corrente

[}

na fase “a”, (b) corrente na fase “b” e (c) corrente na fase “c”.

Como exposto anteriormente, a determinacao da indutancia do motor por parte do
projetista pode nao ser exata, afetando a reposta do controlador e podendo compro-
meter o comportamento dindmico e a estabilidade do sistema. Nas Figuras 33 (a), (b)
e (c) sao exibidos os resultados de simulacdo da corrente na fase “a” do motor para
diferentes parametros de indutancia do controlador, sendo elas: L. = Ly, L. =1,5L; e
L. = 0,5L, respectivamente, frente a uma variacao em degrau na corrente de referéncia
de 20 A para 30 A. Observa-se que o comportamento subamortecido ou superamor-
tecido é presente nao apenas no instante do degrau da referéncia de corrente, mas

também nos instantes de transicao entre as fases.

Nas Figuras 34 (a), (b) e (c) sao exibidos os detalhes nos instantes da ocorréncia
dos degraus. Nestas figuras, o valor médio da corrente (iq medio) foi calculado usando
um filtro de média mével de 200 amostras. Observa-se que para L. = Lg, Figura 34 (a),
a corrente de referéncia é rastreada com dois atrasos de amostragem e sem sobrelevagao
no valor da corrente. Neste caso, desprezando a resisténcia do motor, equivale aos dois
polos se encontrarem na origem do plano complexo z. Em funcao disso, ocorre o atraso
de duas amostras para que a corrente siga a corrente de referéncia. Para L. = 1,5L,

Figura 34 (b), os dois polos conjugados estao préximos ao eixo imaginario do plano
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discreto z, fazendo com que ocorra uma sobrelevagao na corrente sintetizada. Para
a condicdo L. = 0,5L, Figura 34 (c), a corrente é superamortecida devido ao fato
dos polos estarem sobre o eixo real do plano complexo z. Mesmo para variagoes de
+50% no parametro da indutancia, o controlador apresentou rapida convergéncia para

a corrente de referéncia.

ol -- B JInstante do Degrau

nstante do Degrau

Jnstante do Degrau

0,01 0,02 0,03 0,04 0,05 0,06 0,07 0,08
Tempo [s]

Figura 33: Comportamento dinamico da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
bipolar frente a variagoes em L. (degrau de I; = 20 A para I; = 30 A): (a) L. = L,
(b) L. = 1,5L, e (c) Lo = 0,5L,.

Na Figura 34 (c) nota-se a presenca de um deslocamento CC na corrente sintetizada.
Analisando (4.20), observa-se que dada a frequéncia de comutagdo constante, uma
reducao no valor do parametro L. aumenta o erro em regime permanente. Por isto, o

erro é mais significativamente notado para L. = 0,5Lj,.

Na Figura 35 (a)-(e) s@o exibidos os resultados de simulagdo das correntes nas

fases “a”, “b”, “c”, a tensao no barramento CC (terminais da bateria) e a velocidade de
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Figura 34: Detalhe da forma de onda da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
bipolar no instante do degrau: (a) L. = L, (b) L. = 1,5Ls e (¢) L. = 0,5Ls,.
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operacao do motor, respectivamente. Foi considerada uma corrente de referéncia fixa
de 20 A e supondo L. = L,. Foram aplicados degraus de tensao do barramento e de
carga no motor BLDC. Inicialmente o motor opera a vazio com velocidade de operagao
de aproximadamente 1.160 rpm e tensao do barramento CC em 48 V. Um degrau para
38 V de tensao é aplicado ao barramento CC, conforme indicado na Figura 35 (d).
Observa-se, na Figura 35 (c¢), uma redugao na ondulacao das correntes apds o degrau de
tensao no barramento. Uma vez que a tensao do barramento reduziu e a amplitude da
FEM se manteve constante a derivada da corrente reduz, consequentemente reduzindo
a ondulacao de corrente. Em seguida aplica-se um degrau de carga de 1 Nm, reduzindo
a velocidade do motor para 680 rpm, alterando a frequéncia das correntes. Observa-
se que em ambos os casos a amplitude (I,) das correntes trifésicas se mantiveram
constantes, mostrando que variacoes bruscas de carga e na tensao do barramento sao

rejeitadas pelo controlador preditivo de corrente.

-50

60

40 . \ ‘ |

= 1 Degrau de tensao ()
20+ .

150! T T T T T T T

= 1000%
&

1 Degrau de carga

| | | |
0,01 0,02 0,03 0,04 0,05 0,06 0,07 0,08
Tempo [s]

Figura 35: Formas de onda da estratégia PWM bipolar frente a variagoes na tensao do
barramento e de carga no motor: (a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b”, (c)

(1M

corrente na fase “c”, (d) tensao do barramento CC e (e) velocidade do rotor.
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5.3 RESULTADOS DE SIMULACAO PARA A ESTRATEGIA PWM
UNIPOLAR SINCRONA

Nas Figuras 36 (a), (b) e (c) sao exibidas as correntes trifdsicas do motor BLDC para
uma corrente de referéncia de 20 A, utilizando a lei do controlador unipolar sincrona
dada por (3.21), considerando L. = L,. Nota-se que a corrente de referéncia é seguida
com erro em regime permanente desprezivel e com reducao da ondulacao de corrente

quando comparada com a estratégia PWM bipolar, mostrada na Figura 32 (a)—(c).

50

0,005 0,01 0,015 0,02 0,025 0,03 0,035 0,04
Tempo [s]

Figura 36: Correntes trifésicas para a estratégia PWM unipolar sincrona (I, = 20 A):

[l (1]

(a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b” e (c) corrente na fase “c”.

Na Figura 37 (a), (b) e (c) sdo mostrados os resultados de simulagao para a corrente
na fase “a” frente a uma variacao em degrau na corrente de referéncia de 20 A para 30 A,
considerando variagoes no parametro da indutancia: L. = Ly, L. = 1,5L,e L. = 0,514,
respectivamente. Detalhes das formas de onda das Figuras 37 (a), (b) e (c) nos instantes
dos degraus sao exibidos nas Figura 38 (a), (b) e (c¢), respectivamente. Na Figura 38 (a),
(b) e (c), o valor médio da corrente (iq medio) foi calculado usando um filtro de média
movel de 200 amostras. Observa-se que, para L. = L, ha rapida convergéncia ao valor
da corrente de referéncia, para L. = 1,5L, hd uma sobrelevacao na corrente e para o caso
L.=0,5L, o comportamento da corrente é superamortecido. Entretanto, mesmo para
variacoes de £50% no parametro L., o controlador apresenta rdpida convergéncia para

a corrente de referéncia e pequeno erro em regime permanente, devido a resisténcia do



96

motor nio inclusa no modelo do controlador. E possivel observar, ainda, uma reducao
na ondulacao de corrente apos o periodo transitorio quando comparado com a estratégia
PWM bipolar, Figura 33. Esta reducao se deve ao fato da estratégia PWM unipolar
sincrona reduzir a derivada da corrente de descida ao sintetizar, nos terminais de saida

do conversor, uma tensao nula.

Na Figura 38 (c) observa-se, assim como no controle preditivo utilizando a estra-
tégia PWM bipolar, um maior erro em regime para L. = 0,5L,. Analisando (4.20),

conclui-se que para uma redugao em L. ha um aumento no erro de regime permanente.

ok o JInstante do Degrau

50 T T T T T T T
JInstante do Degrau

Jnstante do Degrau

_50 1 1 1 1 1 1 1
0,01 0,02 0,03 0,04 0,05 0,06 0,07 0,08

Tempo [s]

Figura 37: Comportamento dinamico da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
unipolar sfncrona frente a variagoes em L. (degrau de I; = 20 A para I; = 30 A): (a)
L.=L,, (b) L. =1,5L, e (¢) L. = 0,5L,.

Na Figura 39 (a)-(e) sdo exibidas as correntes trifisicas do motor, a tensao do

barramento CC e a velocidade de operacao do motor em rpm. Inicialmente o motor
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Figura 38: Detalhe da forma de onda da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
unipolar sincrona no instante do degrau: (a) L. = L, (b) L. = 1,5Ls e (¢) L. = 0,5Ls.
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opera com velocidade de 1.160 rpm e tensao do barramento de 48 V. A corrente de
referéncia (/) é constante, sendo igual a 20 A. Como indicado na Figura 39 (d), a
tensao do barramento é variada em degrau para 38 V. Em seguida é aplicado um de-
grau de carga de 1 Nm, como indicado na Figura 39 (e), levando a maquina para outro
ponto de operacao com velocidade de 680 rpm e menor FEM. Observa-se que para
variagoes de tensao no barramento CC e carga mecanica, o valor da amplitude 7, da
corrente se manteve constante, demonstrando a capacidade do controlador em rejeitar
estes distirbios. Comparando as Figuras 39(e) e 35(e) observa-se uma maior ondulacao
na velocidade para a estratégia PWM unipolar sincrona. Como dito anteriormente, nos
instantes de troca de conducao das fases ativas, surge um afundamento da corrente da
fase em que nao a troca de conducao. No caso da estratégia de comutacao bipolar a
derivada deste afundamento é menos acentuada que na estratégia de comutacao uni-
polar sincrona. Entretanto, em sistema com maior inércia essas ondulacoes se tornam

despreziveis.

a0F \ |
= 1 Degrau de tensao @

1 Degrau de carga ©)

! ! ! !
0,01 0,02 0,03 0,04 0,05 0,06 0,07 0,08
Tempo [s]

Figura 39: Forma de onda da estratégia PWM unipolar sincrona frente a variagoes na
tensao do barramento e de carga: (a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b”, (c)

(1))

corrente na fase “c”; (d) tensao do barramento CC e (e) velocidade do rotor.
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5.4 RESULTADOS DE SIMULACAO PARA A ESTRATEGIA PWM
UNIPOLAR

Na Figura 40 (a), (b) e (c) sdo exibidas as correntes trifdsicas para o controlador
preditivo de corrente utilizando a estratégia PWM unipolar, considerando L. = L,
para uma referéncia de corrente I; = 20 A. Observa-se uma réapida convergéncia ao
valor de referéncia, erro em regime permanente desprezivel e uma reducao na ondulacao

de corrente quando comparado com a estratégia PWM bipolar e unipolar sincrona.

50
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-50

Figura 40: Correntes trifésicas para a estratégia PWM unipolar (I} = 20 A): (a)

corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b” e (c) corrente na fase “c”.

Como ja discutido, variacoes na estimacao da indutancia do motor por parte do
projetista alteram o comportamento dinamico das correntes. Na Figura 41 (a), (b) e (c)
sao exibidas as correntes na fase “a” considerando trés casos de variacao da indutancia:
L.= L, L. =15Ls e L. = 0,5L, respectivamente. Na Figura 42 (a), (b) e (c) sdo
exibidos detalhes das correntes nos instantes dos degraus respectivos as Figuras 41 (a),
(b) e (¢). Na Figura 42 (a), (b) e (c), o valor médio da corrente (i, meaio) foi calculado
usando um filtro de média mével de 200 amostras. Assim como para a estratégia
PWM bipolar e unipolar sincrona, para L. = Lg (Figura 42 (a)) a corrente possui
rapida convergéncia em dois ciclos de amostragem. Para L. = 1,5L, (Figura 42 (b)),
a corrente possui um comportamento subamortecido levando a uma sobrelevacao na

corrente sintetizada e um maior nimero de amostras para atingir o regime permanente.
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Para L. = 0,5L;, a resposta é superamortecida levando a um maior niimero de amostras
para atingir a operagao em regime permanente. Mesmo com variagoes de £50% no valor
do parametro estimado da indutancia, as correntes apresentam resultados satisfatorios,
como rapida convergéncia e baixo erro em regime permanente. Adicionalmente, a
corrente possui o dobro da frequéncia de comutacao quando comparada com as outras
duas estratégias PWM anteriores em virtude da estratégia PWM unipolar. Em fungao

disso, a corrente sintetizada possui uma ondulagao menor.

Assim como para as outras duas estratégias PWM, uma reducao no valor de L.

implica em aumentar o erro em regime permanente da corrente, Figura 42 (c).

50 T T T T T T T
ol - o JInstante do Degrau —_—,

50 T T T T T T T
ol o JInstante do Degrau —

T T T
fo] o Jnstante do Degrau S

0,01 0,02 0,03 0,04 0,05 0,06 0,07 0,08
Tempo [g]

-50 I I I

Figura 41: Forma de onda da corrente na fase “a” para a estratégia PWM unipolar
(degrau de I = 20 A para Iy =30 A): (a) L. = Ly, (b) L =1,5Ls e (c) L. = 0,5Ls.

Na Figura 43 (a)-(e) sdo exibidas as correntes nas fases “a”, “b” e “¢” do motor

BLDC, a tensao do barramento CC e a velocidade de operacao do rotor, respectiva-
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Figura 42: Detalhe da forma de onda da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
unipolar no instante do degrau para corrente: (a) L. = Lg, (b) L. = 1,5Ls e (c)
L.=0,5L;.
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mente. Inicialmente, a tensao do barramento CC é de 48 V e a velocidade do rotor é
de aproximadamente 1.160 rpm sem carga. Quando uma variacao na tensao do barra-
mento CC é aplicada para 38 V, conforme indicado na Figura 43 (d), esta perturbagao
é rapidamente rejeitada pelo controlador de corrente. Como indicado na Figura 43 (e),
h& uma variacao na carga para 1 Nm, reduzindo a velocidade do rotor e consequen-
temente a amplitude da FEM. Observa-se também, que a amplitude das correntes
sintetizadas pelo conversor nao se altera, mesmo para variagoes de carga e de tensao
do barramento (Figura 43 (a)—(c)), mostrando que o controlador é capaz de rejeitar

esses disturbios.
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Figura 43: Forma de onda da estratégia PWM unipolar frente a variagoes na tensao

[k

do barramento e de carga mecanica: (a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b”,

(1398

(c) corrente na fase “c”, (d) tensao do barramento CC e (e) velocidade do rotor.

5.5 SUMARIO

Neste capitulo foram apresentados e discutidos os resultados de simulacao do acio-
namento do motor BLDC para trés estratégias PWM: bipolar, unipolar sincrona e

unipolar. O parametro indutancia do controlador foi variado considerando desvios na
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estimacao da indutancia do motor de £50 % para as trés estratégias. Na Tabela 6 é
descrita a influéncia da estimacao da indutancia do estator sobre o comportamento das
correntes, respeitando o critério de estabilidade. Os resultados discutidos no Capitulo 4
corroboram os resultados de simulagao. A estratégia PWM unipolar sincrona apresen-
tou menor ondulacao de corrente que a estratégia PWM bipolar, sendo que a estratégia

PWM unipolar apresentou a menor ondulagao de corrente entre as trés técnicas.

O comportamento das correntes do motor BLDC sintetizadas pelo controlador pre-
ditivo foi investigado diante de variagoes em degrau na tensao do barramento CC e
na carga para as trés estratégias PWM. Conforme foi observado nas simulagoes, o
controlador preditivo foi capaz de rejeitar os disturbios nestas grandezas para as trés

estratégias.

Motores com baixa indutancia exigem elevadas frequéncias de comutacao para re-
ducao da ondulacao de corrente. Muitas vezes a frequéncia de comutacgao elevada
restringe o emprego de IGBT no circuito de poténcia. Entretanto, com a escolha ade-
quada da técnica de modulacao PWM, como a unipolar, é possivel obter uma redugao
da ondulagao de corrente para uma mesma frequéncia de comutacao, o que torna viavel

o uso de semicondutores como os IGBT.

Tabela 6: Influéncia da indutancia do estator sobre a resposta das correntes para as
estratégias PWM bipolar, unipolar sincrona e unipolar.

Condicao \ Tipo de resposta
0< L.< L, Superamortecida
L.=1L, 2 atrasos de amostragem
L, < L.<2L, Subamortecida
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6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO SISTEMA DE
ACIONAMENTO COM VELOCIDADE VARIAVEL

Neste capitulo sao descritos os elementos presentes no protétipo do sistema mo-
tor/inversor utilizado neste trabalho. Resultados experimentais foram obtidos utili-
zando controladores preditivos para as estratégias de PWM: bipolar, unipolar sincrona

e unipolar. A ondulagao de corrente, para os trés casos, é analisada.

Na literatura sao relatados erros em regime permanente nas correntes quando a
lei de controle do PPC despreza as nao idealidades do conversor (MOREL et al., 2009),
(WIPASURAMONTON; ZHU & HOWE, 2006). Segundo (CORTES et al., 2008a), nao linea-

ridades do sistema sdo dificeis de serem adicionadas ao controlador PPC.

No intuito de compensar o erro de regime permanente, neste capitulo é proposta
uma metodologia para compensagao de nao idealidades do conversor e do circuito de
amostragem, sendo esta uma das principais contribuicoes deste trabalho. Variagoes de
carga no motor e na tensao do barramento sao aplicadas a fim de verificar o impacto

sobre as correntes do motor BLDC. Por fim, um ciclo de conducgao veicular é emulado.

6.1 DESCRICAO DA PLANTA

A seguir sao descritos o motor BLDC, o DSC utilizado, o inversor trifasico desen-

volvido, circuitos de interface, bem como o circuito de condicionamento de sinais.

A Figura 44 apresenta o diagrama esquematico do sistema experimental. Para
realizar variagoes na tensao do barramento, a fim de verificar o comportamento do con-
trolador, o barramento CC é alimentado por uma ponte retificadora de onda completa
que estd conectada a um autotransformador. A tensao do barramento e as correntes
do motor sao medidas por transdutores. Os sinais sao tratados pela placa de condi-
cionamento analdgico de sinais e, em seguida aquisitados pelo DSC. Outra placa de
condicionamento de sinais optoacoplada é utilizada para a leitura dos sinais dos sen-
sores Hall de posigao, realizadas pelas entradas digitais do DSC. Apds executado o

algoritmo de controle e de estimacao da velocidade, sao gerados os sinais de PWM que,
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apds condicionados, disparam os interruptores de poténcia. Um computador é utili-
zado para programacao do DSC. Na Figura 45(a) é exibida uma fotografia da bancada
experimental contendo inversor, circuito de disparo, DSC, placa de condicionamento
de sinais e fontes auxiliares. Na Figura 45(b) é exibida uma fotografia do motor BLDC
tendo como carga um motor CC de 2 kW. A carga aplicada ao motor BLDC ¢ alterada

pela variacao da resisténcia em série com os terminais de armadura do motor CC.

Transdutor |—
LV 25-P
VSI trifésico Vee ——__Motor BLDC_ __ __ |
Retificador Le |
|
..... In : :
Autotrans- (=0 |
formador * |
|
|
"\ sl
=AM~ !
I :
o o % Sensor de :
g = 5 I Posicéo
- . 2 3 3 Transdutores|- — ‘=————=—_ _ |
----- a)
Sinal Digital -V a LA 205-S )
—Sina] AI]a]O’gI‘CO g Tem po Morto /
| | Protecdo contra
£ Curto 3 Condicionamento
o oA 3 Placa de .
S i:l Condicionamento Sensor de Posi¢ao
8| |lsolagdooptical | | [ ...
g | = 10)
: 3 l_'_ 3
& {Transceiver _[_}f{q:ccgad
_ __USB s
— r’\/\ 6 Falha 4 T
JTAG PWM TRIP A/D XINT2 1/0
eZdsp F28335

Figura 44: Diagrama esquematico do sistema experimental implementado no labora-
torio.

6.1.1 MOTOR BLDC

Neste trabalho foi utilizado o motor BLDC modelo HPM05K-4Q-PZ da Golden
Motor com 5 kKW de poténcia nominal. Este motor tem aplicagoes em: carros, mo-
tocicletas, triciclos, carros de golfe, empilhadeiras e barcos elétricos. As principais

caracteristicas deste motor sao apresentadas na Tabela 7.

6.1.2 CARACTERISTICAS DO DSC

Devido a disponibilidade de equipamentos, toda estrutura de controle foi implemen-

tada utilizando o DSC TMS320F28335 da Texas Instruments por meio da plataforma
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Figura 45: Fotografia: (a) conversor eletrénico, (b) motor BLDC e carga.

de desenvolvimento eZdsp™F28335 da Spectrum Digital, apresentada na Figura 46. As
principais caracteristicas da placa e do DSC sao apresentadas no Apéndice D. As sim-
plificacoes nas leituras das correntes observadas no Capitulo 3 nao requerem operacoes
trigonométricas, permitindo o uso de um DSC de mais baixo custo. O TMS320F28335
é um dispositivo tao eficiente em tarefas matematicas quanto um DSP e apresenta
hardwares periféricos normalmente encontrados em microcontroladores, o que o dife-
rencia de um DSP. Este DSC possui um processador de ponto flutuante de 32 bits
(IEEE 754 floating-point unit), arquitetura Harvard, sendo muito eficiente para o de-

senvolvimento em linguagem C/C++ (Texas Instruments, 2012).
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Tabela 7: Caracteristicas do motor BLDC.

Parametro Valor
Poténcia Nominal 5 kW
Tensao Nominal 48V
Corrente Nominal 100 A
Miéxima eficiéncia 89,1 %
Resisténcia por fase 6,2 mS)
Indutancia por fase 14,8 uH
Kypm 0,0125 rme
Numero de polos 8
Massa 11 kg
Méximo conjugado 13,92 Nm
Velocidade Nominal | 3.532 rpm

veill
TRUM DIGITAL INC. () 2o

ssy 510190 Revil s/~ N

w70

Figura 46: Fotografia do kit de desenvolvimento eZdspT™F28335 (DIGITAL, 2007).

6.1.3 CARACTERISTICAS DO INVERSOR TRIFASICO

Para os testes em laboratério desenvolveu-se um inversor trifasico. Na Figura 47(a)
exibe-se uma representacao em diagrama de blocos do conversor. Os circuitos contendo
maiores detalhes sobre o diagrama esquematico sao apresentados nas Figuras 73, 74, 75
e 76 do Apéndice C. A placa de interface possui isolamento 6tico, protegao contra curto
circuito nos bragos do conversor, bem como insere um tempo morto, por hardware, no
disparo dos interruptores semicondutores, evitando assim, um possivel curto circuito
nos bragos do inversor trifasico. No caso dos sinais de PWM implicarem em curto
circuito nos bragos do conversor, ambos o interruptores sao abertos e um sinal de erro
retorna a placa de condicionamento de sinais que, por sua vez, retorna o sinal de erro

ao DSC o qual sera tratado pelo moédulo Trip-Zone.

Utilizou-se um médulo inversor trifasico SEMiX101GD066HDs fabricado pela Semikron®
composto por seis IGBT. A corrente nominal de saida por IGBT é de 100 A com mé-
xima tensao entre coletor-emissor de 600 V, além de um Veog(sar tipico de 1,45 V. Os

diodos em antiparalelo com os IGBT possuem corrente nominal de 100 A com queda
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de tensao tipica de 1,40 V', quando em conducao. Nos testes foram utilizados seis ca-
pacitores em paralelo de 2.200 puF/350 V cada, formando o capacitor equivalente do
barramento CC de 13.200 pF'. Uma fotografia do inversor com o circuito de disparo é
exibida na Figura 47(b).
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Ce"

: = g : .
lulo Inversor Placa de Interfa
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Figura 47: Inversor e circuito de disparo: (a) diagrama de blocos, (b) fotografia do
protétipo.

Por meio do autotransformador é possivel emular variagoes na tensao do barramento
CC a uma taxa mais rapida que a variacao normal na tensao nos terminais da bateria.
Assim, utilizou-se um retificador para alimentar o barramento CC por meio de uma
ponte monofésica modelo SKB72/12, com capacidade para 70 A e tensdo méxima de
1200 V. Um autotransformador de poténcia aparente de 2,8 kVA e regulacao de 0
a 280 V foi conectado a ponte retificadora de entrada para alimentar o circuito de
poténcia. Vale ressaltar que quando aplicado ao veiculo elétrico a ponte retificadora

conjuntamente com o autotransformador sao substituidos por um conjunto de baterias.

6.1.4 PLACA DE CONDICIONAMENTO DE SINAIS

Devido aos niveis de tensao suportados pelas entradas analdgicas do DSC serem
diferentes dos niveis fornecidos pelos transdutores, faz-se necessaria a utilizagao de

circuitos de interface entre o DSC e as grandezas elétricas medidas, e entre o DSC
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e o acionamento dos interruptores de poténcia. Para medicao dessas grandezas sao
utilizados sensores de corrente e de tensao, cujas medigoes, apds condicionamento e
tratamento dos sinais, sao discretizadas pelos conversores analégico/digital (A/D) do
DSC. Os pulsos PWM gerados internamente pelo DSC sao também condicionados aos

niveis adequados para o circuito de disparo dos interruptores.

Os sinais da tensao do barramento e as correntes trifasicas do motor sao medidos por
meio dos transdutores LV-25-P e LA-205-S, respectivamente, que, apds condicionados
pela placa de condicionamento de sinais, desenvolvida em (GARCIA, 2010), fornecem
ao A/D do DSC niveis de tensdo proporcionais as varidaveis medidas. Um circuito
de protecao verifica os niveis maximos de tensao do barramento e da corrente por
fase, gerando sinais de falha, caso ultrapassem os valores méaximos preestabelecidos.
Esses sinais de falha, advindos das medicoes, sao multiplexados com os indicadores de
falhas dos circuitos de disparo, gerando um sinal inico de erro que realiza a abertura
dos interruptores por meio do pino TRIP do DSC. Esta protecao por hardware é
importante uma vez que, devido a baixa indutancia do motor, as correntes podem
atingir elevados valores em um curto intervalo de tempo, podendo ocasionar danos aos
interruptores de poténcia. O circuito da placa de condicionamento de sinais é exibido

nas Figuras 70 e 71 do Apéndice C.

6.1.5 TRANSDUTORES DE POSICAO

Durante os testes foi possivel verificar que a saida do sensor Hall é do tipo coletor
aberto e que o sensor ¢ alimentado em 5 V', segundo o fabricante, com saida em 0 e
5 V', dependendo da posicao do rotor. Como os niveis de tensao do sensor nao sao
compativeis com a entrada digital do DSC, e no intuito de reduzir os riscos nas portas
de entrada do DSC, foi desenvolvida uma placa de condicionamento optoacoplada.
Maiores detalhes sobre o circuito de condicionamento dos sinais do sensor Hall para

medicao da posi¢ao do rotor sao apresentados na Figura 72 do Apéndice C.

6.2 ESTRATEGIA PWM BIPOLAR

Nesta secao sao apresentados os resultados experimentais obtidos para a estratégia
PWM bipolar. Foi utilizada uma frequéncia de comutacao de 50 kHz que, para efeitos
de comparagao, foi a mesma utilizada para as demais estratégias PWM. A Figura 48(a)
exibe as formas de onda das correntes trifasicas do motor BLDC para uma “pseudo”

corrente de I, = 15 A, utilizando a estratégia PWM bipolar. Na Figura 48(b) exibe-se o



111

espectro harmonico da corrente da fase “a”. E possivel observar um contetido harmonico
na frequéncia de comutacao de amplitude aproximada de 19,5 % do valor de I, e uma
componente harmonica em 100 kHz com 2,7 %. A elevada ondulacao de corrente se
deve a baixa indutancia do motor e a frequéncia de comutacao do conversor. Elevar a
frequéncia de comutacao do conversor implica em maiores perdas por comutacao. Por
limitacoes praticas o conversor foi comutado em 50 kHz, devido a méxima frequéncia

de comutagao suportada pelo moédulo de interruptores.
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Figura 48: Correntes do motor BLDC com a estratégia PWM bipolar (1, = 15 A,
fs =50 kHz): (a) forma de onda das correntes trifasicas, (b) espectro harmonico.
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6.3 ESTRATEGIA PWM UNIPOLAR SINCRONA

Na Figura 49(a) sao exibidas as formas de onda das correntes trifasicas do motor
BLDC para uma “pseudo” corrente [, = 15 A utilizando a estratégia PWM unipolar
sincrona. A Figura 49(b) mostra o espectro harménico da corrente da fase “a”. Na
frequéncia de comutacao (50 kHz) ha a presenga de componentes harmonicas de 5,0 %
do valor de [, e uma componente harmonica em 100 kHz com 2,25 %. Analisando
as Figuras 49(b) e 48(b), observa-se uma significativa reducao na amplitude das com-
ponentes harmonicas de corrente para a estratégia PWM unipolar sincrona quando
comparada a estratégia PWM bipolar. Em 50 kHz houve uma reducao na amplitude
da harmonica de 3,9 vezes e em 100 kHz a amplitude praticamente se manteve. Os
resultados obtidos demonstram que a estratégia PWM unipolar sincrona reduz signifi-
cativamente a amplitude das correntes harmonicas, sendo atrativa para sistemas com

baixa indutancia.
6.4 ESTRATEGIA PWM UNIPOLAR

Na Figura 50(a) sao exibidas as formas de onda das correntes trifasicas do motor
BLDC para uma “pseudo” corrente de 15 A, para uma frequéncia de comutacao de
50 kHz utilizando a estratégia PWM unipolar. Observa-se uma reducao significativa
da ondulacao de corrente quando comparada a estratégia PWM bipolar, exibida na
Figura 48(a). Na Figura 50(b) ¢ exibido o espectro harmonico da corrente na fase
“a” da Figura 50(a). E possivel observar que a amplitude da harmonica de corrente
na frequéncia de comutacao é desprezivel quando comparada aos 19,5% da estratégia
PWM bipolar. Na frequéncia de 100 kHz, a amplitude tanto para estratégia PWM
unipolar quanto bipolar é aproximadamente a mesma, conforme Figura 50(b) e Fi-
gura 48(b). E possivel concluir que a estratégia PWM unipolar tem a vantagem de
“efetivamente” dobrar a frequéncia de comutacao em relacao as harmonicas quando
comparada com a estratégia PWM bipolar (MOHAN; UNDELAND & ROBBINS, 2003).
Além disso, a estratégia PWM unipolar possibilita uma redugao na ondulagao de cor-
rente para uma mesma frequéncia de comutacao, sendo atrativa para aplicagoes onde

as correntes possuem dinamica rapida.

Na Figura 51 mostra-se a corrente na fase “a” para um degrau na “pseudo” corrente
de referéncia de 15 A para 30 A. E possivel notar um erro em regime permanente
significativo para a corrente sintetizada pelo conversor, nao somente atribuido as re-

sisténcias dos enrolamentos. A lei de controle do controlador preditivo depende do
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Figura 49: Correntes do motor BLDC utilizando a estratégia PWM unipolar sincrona
(I, = 15 A, f; = 50 kHz): (a) forma de onda das correntes trifésicas, (b) espectro
harmonico.

modelo da planta. Assim, parametros nao modelados do conversor e atrasos de amos-
tragem e disparo dos interruptores, por exemplo, podem implicar em erros em regime
permanente (MOREL et al., 2009). Devido a ndo compensagao das nao-idealidades do
conversor e do circuito de amostragem, ha um erro em regime permanente, tanto antes
quanto apos o degrau na referéncia de corrente. Este efeito também foi observado para
as estratégias PWM bipolar e unipolar sincrona. Uma metodologia para incorporar
essas nao-idealidades a lei de controle do controlador preditivo unipolar é descrita na

proxima secao.
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Figura 50: Correntes do motor BLDC utilizando a estratégia PWM unipolar (I, =
15 A, f; =50 kHz): (a) forma de onda das correntes trifésicas, (b) espectro harmonico.

6.4.1 COMPENSACAO DOS PARAMETROS DO INVERSOR E ATRA-
SOS DE AMOSTRAGEM

Assim como na estratégia PWM bipolar e unipolar sincrona a estratégia PWM
unipolar apresenta erro de regime permanente devido as nao idealidades do conversor
como tempo morto, queda de tensao nos interruptores, atrasos do circuito de disparo
e amostragem. Em (VALLE et al., 2015) e (VALLE et al., 2017) sdo propostas as com-
pensacoes do erro em regime permanente para as estratégias PWM bipolar e unipolar,
respectivamente. Nesta secao é abordada a compensacao destes parametros na lei de

controle preditiva para a estratégia PWM unipolar.

Tempo Morto
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Figura 51: Corrente da fase “a” para um degrau na referéncia de corrente de 15 A
para 30 A para o controlador preditivo utilizando a estratégia PWM unipolar sem a
compensacao de parametros (3.27).

Idealmente, os interruptores de um mesmo braco do inversor sao comutados de
maneira complementar. Entretanto, na pratica, devido aos tempos de ligamento (turn-
on) e desligamento (turn-off ) dos interruptores serem diferentes, o interruptor ativo de
cada bracgo do inversor VSI deve sair do estado de condugao antes do outro interruptor
do mesmo brago comecar a conduzir. Para contornar esta condicao, é escolhido um
tempo, conhecido como tempo morto, no intuito de evitar curto circuito no braco do

conversor.

O efeito do tempo morto, Ty, sobre a tensao de saida é exemplificado através
de um tnico brago do conversor, neste caso, referente a fase “a”. Na Figura 52 (a),
(b), (¢), (d) e (e) s@o exibidas as formas de onda da portadora triangular e sinais de
disparo; sinais de disparo dos interruptores da fase “a” considerando o caso ideal; sinais
de disparo dos interruptores da fase “a” considerando o tempo morto; tensao de saida
van Ppara i, > 0; e para i, < 0, respectivamente. Observa-se na Figura 52 (c¢) que ha
um atraso na transicao do estado de nao conducao para o estado de condugao, dado
pelo tempo morto (7)), evitando o curto-circuito no brago. Na Figura 52 (d) é exibida
a condigdo para i, > 0, para esta condigdo a tensdo (v,y) ¢é reduzida em relagao a

tensao v,y ideal, que inclui a area hachurada. Para i, < 0, Figura 52 (e), a tensao de

saida ¢ acrescida devido ao tempo morto.

Como consequéncia disso, a tensao de saida do braco do conversor é reduzida ou
aumentada dependendo do sentido do fluxo da corrente, positiva ou negativa, respec-

tivamente do fator dado por (6.1).
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sendo x € {a,b, c} referente as fases ativas do conversor e N é o terminal negativo da

bateria.

Tendo em mente a estratégia PWM unipolar, as taxas rq, e ry, podem ser recalcu-
ladas substituindo ve[k] = (Voo k] — AV k]) em (3.23) e vap|k] = —AVyp[k] em (3.24).

Desta forma, a nova lei de controle é dada por:

k4 1] = 5 (1 = LK) —mlk]+

2E[k]
Voolk]

AT fo. (6.2)

O tempo morto pode ser adicionado ao disparo dos interruptores por hardware, com
o uso de légica combinacional e filtros RC', ou por software, durante a programacao do
DSP. O tempo morto total pode ser facilmente obtido, medindo os sinais de disparo
dos interruptores de um mesmo braco através de um osciloscépio e medindo o tempo

entre o desligamento do interruptor e o ligamento de seu interruptor complementar.

Atraso do circuito de disparo

Na Figura 53(a)-(c) sdo mostradas as formas de onda do sinal de disparo, a corrente
sintetizada pelo VSI e a portadora triangular, respectivamente. Embora a frequéncia
de comutacao equivalente da estratégia PWM unipolar seja duas vezes maior do que
a da bipolar, a corrente I, [k] é amostrada toda vez que a portadora triangular atinge
o valor minimo, como mostrada na Figura 53(c). Isto permite uma boa imunidade a
ruido na corrente amostrada, além de obter o valor médio da corrente sem a necessidade

de filtros digitais ou passivos.

Na Figura 53 é mostrado o efeito do atraso no disparo dos interruptores nas cor-
rentes sintetizadas pelo conversor. Comparando as duas curvas, tracejada e continua,
¢ possivel concluir que o atraso provoca um erro de offset na “pseudo” corrente. Uma

possivel solugao é calcular um fator de correcao na corrente amostrada dado por:

A]p = TZuTD (63)

onde T'p é o atraso no disparo do interruptor e ry, é a derivada de descida da corrente

Ly [K].

Adicionando o termo AI, a corrente I,[k] em (3.27), a nova lei de controle se torna:
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Figura 53: Efeito do atraso no disparo dos interruptores sobre a “pseudo” corrente sin-
tetizada pelo VSI para estratégia PWM unipolar: (a) sinais de disparo do interruptor,
(b) corrente real e atrasada e (c¢) portadora triangular.

mik 4+ 1) = 22 (1 k) — ik +

2B E[K]
= Voolk] +

Vecolk]  Veelk] fols (64)

O tempo de atraso do disparo dos interruptores foi obtido experimentalmente pela
medicao e comparacao do sinal PWM na saida do DSC e da tensao aplicada nos
terminais de gate/emissor do IGBT, V., refentes a um mesmo interruptor. A diferenca

de tempo entre o sinal de saida do DSC e V. é o atraso de disparo Tp.

Atraso do Circuito de Condicionamento e Amostragem

Atrasos nos filtros da placa de condicionamento, amplificadores operacionais e de
conversao A/D do DSC provocam um deslocamento na forma de onda da corrente
do inversor, conforme se verifica na Figura 54, o que implica em um erro na corrente
amostrada. Assumindo que o instante de amostragem ocorre no pico da portadora
triangular, a compensacao desse atraso pode ser feita simplesmente adicionando uma

parcela de tempo (77,) ao tempo Tp, conforme mostrado a seguir:

2Lsf8
Vool k]

mlk+1] =

(1; = LK) — mik] +

p

’ (Tp +11) fs, (6.5)
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onde T}, é o tempo de atraso do circuito de condicionamento e amostragem.

O parametro 77, foi obtido somando o atraso da placa de condicionamento ao tempo
médio de amostragem do A/D do DSC. O tempo de atraso da placa de condicionamento
foi medido comparando a corrente medida utilizando uma ponteira de corrente TCP303

da Tektronix com o sinal condicionado conectado a entrada do A/D do DSC.

A Ponto
C d a%oorsrt?'ggea médio da Corrente apos
orrente de corrente condicionamento

referéncia

PUPRy fRpp —_—

Currente (1)

Portadora
Triangular

S

Figura 54: Efeito do atraso da placa de condicionamento e de amostragem do DSC
sobre a “pseudo” corrente sintetizada pelo VSI para estratégia PWM unipolar: (a)
corrente real e atrasada e (b) portadora triangular.

Queda de Tensao nos Interruptores

De forma similar ao tempo morto, a queda de tensao nos interruptores semicon-
dutores reduz a tensao de saida do VSI. A polaridade e o valor da queda de tensao

dependem do sentido da corrente e de quais interruptores estarao ativos.

Considerando os bragos ativos do VSI da Figura 18(a) e os tempos de condugao do
interruptores da Figura 23 é possivel calcular os novos valores para a tensao de saida

vap k] dada por:

;

T,(1 —d[k])/2 <t < Tyd[k]/2,

(2 —d[k))/2 < t < T(d[k] +1)/2.

vap[k] = 0<t<Ty(1—dk])/2, (6.6)
—2Vg, T.d[k]/2 < t < Ty(2 — d[k])/2,

T,(d[k] +1)/2 <t < T,

(+Veelk] = 2Vg), {

o3

onde Vg é a queda de tensao em cada interruptor ativo. Por simplificacao, foi assumindo
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que a queda de tensao nos interruptores semicondutores é a mesma. Na pratica, para
os interruptores utilizados a queda de tensao tanto para o IGBT quanto para os diodos

sao proximas, 1,45 V e 1,40 V, respectivamente.

Substituindo (6.6) em (3.23) e (3.24), é possivel recalcular a lei de controle preditiva

levando em conta a queda de tensao nos interruptores dada por:

mlk+ 1] =

2Lsfs cre piny il o 2B (Ve
—— Iy = Lyln]) [k]+VCC+<VCC). (6.7)

A superposicao dos efeitos do atraso no disparo e amostragem, queda de tensao
nos interruptores e tempo morto permitem obter uma relagao aproximada para a lei de

controle preditiva com a compensacao dos parametros do inversor usando a estratégia
PWM unipolar:

L. f. 2
k+1] = I — Lkl — mlk —
mik +1] = 77 (I = Llk]) —mlk] + 5+
FE 4V,
+— (TD +TL) fs +4T v fs + <—G) . (6.8)
Vee Vee

A Figura 55 exibe a forma de onda da corrente da fase “a” para um degrau na
corrente de referéncia de 15 A para 30 A, utilizando a estratégia PWM unipolar com
compensacao paramétrica para a lei de controle dada por (6.8). E possivel observar

que o erro em regime permanente é corrigido quando comparado com a Figura 51.

Te PreVu_ —

(@ 1004 J[40.0ms 2.50MS/s @ S
1M points 960mv

Figura 55: Corrente da fase “a” para um degrau na referéncia de corrente de 15 A
para 30 A para o controlador preditivo utilizando a estratégia PWM unipolar com
compensagao de parametros (6.8).
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6.4.2 SENSIBILIDADE A VARIACOES NO PARAMETRO DO CON-
TROLADOR

As Figuras 56(a), (b) e (c) mostram a resposta ao degrau de corrente do motor
BLDC quando o parametro L. éigual a L,, 1,5L, e 0,5L, respectivamente. A referéncia
de corrente é alterada em degrau de 15 A para 20 A. A escolha de L, > L ird produzir
uma resposta subamortecida (Figura 56(b)), enquanto que para L. < L, a resposta é
superamortecida (Figura 56(c)). Idealmente, quando ha uma boa estimagao de Lg, ou
seja, L. = L, a corrente de referéncia é rastreada com dois atrasos de amostragem,
como visto na (Figura 56(a)). Os resultados experimentais obtidos validam a andlise

do comportamento das correntes apresentada no Capitulo 4.

Tek Stop - TekStop

(@ 50080 J40.0us 250MS/s 2 5 (@ 50080 J[40.0ns 250M5/s 2 5
100K poin 1.72Vv 100k poin 1.72v

(a) (b)

Tek Stop

(@ 5004 C J40.0us 250MS/s 2 s
100k poin 1.72V

()

Figura 56: Variacdo em degrau da corrente de referéncia de 15 A para 20 A para: (a)

Le = L,, (b)Le = 1,5L,, (¢)L, = 0,5Ls.

6.5 COMPENSACAO DA FEM INDUZIDA

A FEM, idealmente, possui perfil plano conforme exibido na Figura 18(b). Na
pratica, as FEM de linha geradas nos motores BLDC possuem bordas arredondadas,
diferentes das representadas na Figura 18(b), pois o fluxo enlagado no entreferro, e

consequentemente as tensoes geradas por fase, nao sofrem variagdes bruscas (SKVARE-
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NINA, 2002). Na Figura 57 sdo exibidas as FEM de linha do motor BLDC acionado
a uma velocidade de 1.000 rpm. Como é possivel verificar, as bordas sao arredonda-
das. Assim, quanto maior for a velocidade do motor, mais significativa serd a FEM e
maior sera a distorcao na corrente, uma vez que foi assumida proporcional a velocidade,

independente da posicao do rotor.
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ol A A A A A A A A N A AL,
A0 10N S0 A0 0 U 0 A0 S e i e i
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@ Max 12.4 ¥ 12.2 —89.8m 12.6 850m

Figura 57: FEM real do motor BLDC para velocidade de 1.000 rpm.

Pelo exposto, outro efeito importante a ser compensado é a ondulacao da FEM.
Assim, a FEM foi medida, colocando o motor BLDC para operar como gerador na
velocidade de 1000 rpm, e a FEM foi normalizada e armazenada na forma de um vetor
(de 150 posi¢oes) na memoria flash do DSC. O vetor é indexado pela posigao do
rotor durante a operagao da maquina, dando a forma normalizada da FEM. A posicao
do rotor é obtida por meio do algoritmo proposto em (VALLE et al., 2014). Obtida a
posicao e velocidade do rotor a FEM de linha das fases ativas é estimada a cada ciclo

de amostragem e atualizada na lei de controle dada por (6.8).

Na Figura 58 (a) e (b) sdo exibidas as formas de onda da corrente sem e com a
compensacao da ondulacao da FEM, respectivamente. Como é possivel observar na
Figura 58(a), hd uma ondulagao nos intervalos que a corrente deveria ser constante.
Apés a compensacao, estas ondulacoes sao reduzidas, conforme é possivel observar
na Figura 58(b). Na Figura 59 (c) é exibido um comparativo do erro quadratico da
corrente na fase “a”, sem compensacao e com compensacao da ondulacao da FEM, para
a regiao destacada nas Figuras 59 (a) e (b), respectivamente. Observa-se uma redugao

no erro quadratico quando a compensacao da ondulacao da FEM ¢é realizada.
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Figura 58: Corrente de fase do motor BLDC (I, = 15 A): (a) sem compensagao da
ondula¢ao da FEM, (b) com compensagao da ondulacao da FEM.

6.6 DISTI?RBIO NA TENSAO DO BARRAMENTO E NA CARGA
MECANICA

Foram aplicadas variacoes de carga mecanica e tensao no barramento CC para ve-
rificar o efeito sobre as correntes sintetizadas pelo algoritmo de controle. Na Figura 60
sao exibidas as formas de onda da corrente na fase “a”, tensao do barramento e velo-
cidade do rotor. Inicialmente, a tensao do barramento CC é de 51,5 V. Em seguida
¢ aplicada uma variacdo na tensao do barramento até atingir o valor de 22,0 V. A
corrente de referéncia é de 20 A. Nota-se que a amplitude da corrente I, se mantem
constante antes e apds a variagao da tensao do barramento, mostrando que o contro-
lador é capaz de rejeitar distirbios na tensao do barramento CC. Como o conjugado

¢é proporcional a corrente e nao ha variagoes na carga, a velocidade do rotor nao sofre
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Figura 59: Comparativo (I, = 15 A): (a) sem compensacao da ondulacao da FEM, (b)
com compensagao da ondula¢do da FEM e (c¢) erro quadrético.
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Figura 60: Rejeicao de distirbios da tensao do barramento para estratégia PWM
unipolar: corrente na fase “a” para I; = 20 A (Canal 1), tensdo do barramento CC

(Canal 2) e velocidade do rotor (Canal 3 -1V = 1.000 rpm).

Variagoes na velocidade de operacao da maquina alteram a amplitude da FEM
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gerada. Caso a FEM nao seja corretamente estimada e compensada pelo controlador,
podem surgir perturbacoes nas correntes sintetizadas pelo algoritmo de controle. Na
Figura 61(a) sao exibidos os resultados experimentais das formas de onda da corrente
na fase “a”, tensao do barramento CC e velocidade do rotor para variagoes de carga me-
canica. Inicialmente, o motor opera com velocidade de 500 rpm para uma corrente de
referéncia de 20 A. Em seguida é aplicada uma carga, causando uma reducao na velo-
cidade de operacao da maquina. A tensao do barramento sofre um pequeno acréscimo.
Como amplitude da corrente I, ¢ constante, o conjugado induzido ¢ constante. Porém,
a potéencia induzida é reduzida com a reducao da velocidade. Devido as impedancias
do autotransformador, quanto maior a poténcia drenada do barramento, menor sera a
tensao do barramento. Assim, como a poténcia consumida pelo motor apéds a aplicacao

da carga é menor, hd um acréscimo da tensao do barramento.

Nas Figuras 61(b) e (c) s@o exibidos detalhes das formas de onda das corrente
antes e apos a aplicagao da carga mecanica, respectivamente, evidenciando que a cor-
rente [, se mantem constante com amplitude de 20 A. Apds a aplicacao da carga,
observa-se ainda uma reducao na frequéncia das correntes em decorréncia da variagao

na velocidade do rotor.

6.7 CICLO DE CONDUCAO ECE-15

Para verificar o comportamento do controlador preditivo para referéncias de cor-
rente variantes no tempo, foi emulado o ciclo de condugao europeu ECE-15 (VURAL et
al., 2014). Este ciclo de condugao é utilizado para verificar o consumo de energia em
VE e VEH e os indices e emissao em MCI. Para isso foi implementada uma malha
externa de controle de velocidade, conforme exibido na Figura 62, que foi utilizada
para rastrear o perfil de velocidade do ciclo de condugao ECE-15. Na Figura 62 n é a
velocidade do rotor em rpm, n* é a velocidade de referéncia, T,, Ty, wy,, J, D sao o
conjugado elétrico, conjugado da carga, velocidade angular mecanica, inércia e atrito

viscoso, respectivamente.

Devido as incertezas do modelo mecanico, os ganhos proporcional &, ,, = 0,0484 A /rpm
e integral k;,, = 0,1345 A /rpm - s do regulador PI de velocidade foram obtidos usando
o primeiro método de Ziegler—Nichols (OGATA, 2010). Na Figura 63(a) sdo mostradas
as formas de onda da velocidade de referéncia e da velocidade do motor, bem como

a corrente da fase “a”. Na Figura 63(b) sao exibidos os resultados experimentais de

um ciclo de conducao ECE-15 modificado, substituindo as variacoes suaves por vari-
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acoes em degrau. Os resultados foram normalizados para uma velocidade maxima de
800 rpm. E possivel observar uma boa rastreabilidade da velocidade de referéncia em

ambos 0s casos.

6.8 SUMARIO

Neste capitulo o protétipo do sistema de tracao de um VE foi descrito. Resultados
experimentais para as trés técnicas de comutagao PWM, abordadas neste trabalho,
foram obtidos e seus espectros harmonicos comparados. Como esperado, a estratégia
PWM unipolar apresentou menor ondulacao de corrente, com frequéncia de comutacao
equivalente sendo duas vezes a frequéncia de comutagao. O comportamento dinamico
das correntes foi investigado para variacoes no parametro da indutancia no controlador

(Lc). Os resultados experimentais corroboraram as andlises dos Capitulos 4 e 5.

Controladores preditivos, por serem baseados no modelo da planta, se tornam sen-
siveis a incertezas nao modeladas, como exemplo, quando se supoe o VSI como ideal.
Durante o desenvolvimento do prototipo, observou-se que supor o conversor VSI como
ideal implicava em erros de regime permanente consideraveis, principalmente devido a
baixa indutancia do motor e tensao do barramento reduzida. Desta forma, foram in-
cluidas na lei do controlador preditivo unipolar as compensagoes de parametros como
tempo morto, queda de tensao nos interruptores, atrasos de disparo e amostragem,
no intuito de corrigir o erro em regime permanente causado por estas nao idealida-
des. A compensacao destes parametros foi suficiente para corrigir o erro em regime

permanente.

Ondulagoes na forma de onda da FEM foram incluidas na lei de controle preditiva
de forma a reduzir a influéncia destas nas correntes sintetizadas. Variagdes na tensao
do barramento e degrau de carga foram introduzidas no sistema compensado a fim de
verificar sua influéncia sobre as correntes do motor BLDC. O controlador apresentou

boa rejeicao em ambas as perturbacoes.

Na Tabela 8 sao exibidos os tempos de processamento dos algoritmos de controle
para as trés estratégias PWM. O tempo de processamento inclui as seguintes tare-
fas: amostragem, obtencao da velocidade e posicao, controle de velocidade, selecao
de fases ativas, bem como o calculo da acao de controle das correntes e compensacao
paramétrica. Observa-se que os controladores apresentam baixo tempo de processa-
mento, inferior a 5 us, permitindo concluir que seria possivel operar o sistema com

uma frequéncia de amostragem/comutagao quatro vezes superior a utilizada, podendo
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chegar a uma frequéncia de comutacao equivalente para estratégia PWM unipolar de
400 kHz. Entretanto, em funcao das limitacoes praticas do setup, nao foi possivel

elevar a frequéncia de comutacao.

Tabela 8: Tempo de processamento do algoritmo de acionamento do motor BLDC.
Técnica Tempo

Bipolar 4,44 us
Unipolar Sincrona | 4,36 us
Unipolar 4770 s
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Figura 61: Rejeicao de disturbios na corrente frente a variagoes de carga mecanica:
corrente na fase “a” para Iy = 20 A (Canal 1), tensdo do barramento CC (Canal 2) e
velocidade do rotor (Canal 3 -1V = 1.000 rpm) (a) variacao de carga, (b) detalhe das
formas de onda antes e (c) apds variagao de carga.
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Figura 62: Representacao simplificada em diagrama de blocos do controle de velocidade

do motor BLDC.
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Figura 63: Controle de velocidade do motor BLDC: (a) Ciclo de condugdo europeu
ECE-15: Canal 1 velocidade de referéncia (500 mV = 500 rpm), Canal 2 velocidade
do rotor (500 mV = 500 rpm) e Canal 4 corrente da fase “a” (25 A/div); (b) Ciclo de
condugao europeu ECE-15 modificado: Canal 1 velocidade de referéncia (500 mV =
500 rpm), Canal 2 velocidade do rotor (500 mV = 500 rpm) e Canal 4 corrente da fase

“a” (25 A/div).
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7 CONCLUSOES E TRABALHOS FUTUROS

O objetivo principal deste trabalho foi o controle das correntes aplicado ao acio-
namento de um motor BLDC de baixa indutancia. Assim, foi realizada uma revisao
dos principais controladores de corrente utilizados no acionamento destes motores. O
controlador por histerese apresenta frequéncia de comutacao variavel e dependente
da carga. O controlador proporcional-integral (PI) foi analisado para a sintese das
correntes retangulares do motor, tanto no sistema de coordenadas naturais quanto no
sincrono. Em altas velocidades de operagao do motor ha uma degradacao das correntes
retangulares sintetizadas devido ao fato da corrente de referéncia variar rapidamente
e a frequéncia de corte do controlador PI ser fixa. Assim o controlador proporcional—
integral com integradores em miltiplos sistemas de referéncia sincronos rotativos (P
controller with multiple rotating synchronous reference frame integrators) (PI-MRI) foi
apresentado. Apesar da boa resposta em elevadas velocidades de operacao do mo-
tor, o controlador PI-MRI possui elevado esforco computacional devido as multiplas

transformacoes de coordenadas necessarias.

Trés controladores preditivos foram apresentados. O controle preditivo direto
(direct predictive control) (DPC) e controle preditivo de duas configuragoes (two-
configuration predictive control) (2PC) por nao utilizarem modulador possuem frequén-
cia de comutagao variavel sendo ainda necessario minimizar uma funcao custo. O
controlador PWM preditivo (PWM predictive control) (PPC) possui rapida resposta,
superior ao DPC e 2PC, além de baixo esforco computacional por nao usar funcao
custo. Neste sentido o controlador PPC foi investigado para a sintese das correntes do
motor BLDC.

O principio de funcionamento do PPC foi introduzido através de um conversor
em ponte completa com carga tipo fonte de tensao constante. A semelhanga desta
topologia com o fato de apenas duas fases do motor BLDC conduzirem correntes nao
nulas em intervalos de 7 /3 rad simplifica a leitura das correntes do motor, permitindo

controlar apenas uma “pseudo” corrente. Assim, foi possivel derivar a lei de controle
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preditiva para a sintese das correntes utilizando um tunico controlador. Devido a baixa
indutancia do motor, a ondulacao de corrente é elevada exigindo elevadas frequéncias de
comutacgao, podendo limitar o uso de IGBT. Os IGBT possuem a vantagem de operar
em niveis de tensao e corrente superiores aos MOSFET, entretanto, a sua frequéncia
de comutacao é menor. Desta forma, trés estratégias PWM foram investigadas a fim
de reduzir a ondulacao de corrente, sendo elas: bipolar, unipolar sincrona e unipolar.
Foi realizada uma analise da ondulagao de corrente para as trés estratégias, sendo que
a estratégia PWM unipolar apresentou menor ondulacao por dobrar a frequéncia de

comutacao equivalente.

Controladores preditivos usam o modelo da planta para predizer a agao de controle
necessaria para levar o sistema ao estado desejado. Assim, variacoes paramétricas entre
o modelo e a planta real podem refletir em um comportamento diferente do desejado,
podendo em alguns casos levar o sistema a instabilidade. Desta maneira, foi realizada
uma analise de estabilidade do sistema compensado frente a variagoes paramétricas do
motor. O comportamento dinamico das correntes foi analisado mediante variagoes no
parametro da indutancia do motor. O PPC foi projetado desprezando as resisténcias
de enrolamento do motor, devido ao seu baixo valor. Em funcao disto, foi realizada
uma analise do efeito sobre as correntes ao se desprezar as resisténcias de enrolamento.
Variacoes na indutancia estimada tém maior impacto sobre o comportamento dinamico
das correntes e estabilidade, ao passo que, a resisténcia de enrolamento possui relacao

com O erro em regime permanente.

Resultados de simulagao foram apresentados para avaliar o comportamento do con-
trolador das correntes do motor BLDC. Quando o parametro L, foi corretamente es-
timado, o sistema compensado apresenta rapida convergéncia, em dois ciclos de amos-
tragem. Para variagoes no parametro L. as correntes apresentam comportamento sub-
amortecido ou superamortecido, sendo necessario um numero maior de amostras para
convergencia. Ainda sim, o controlador apresenta rapida convergéncia a corrente de
referéncia. Os resultados de simulacao também mostraram que o sistema compensado
apresentou imunidade as variagoes em degrau na tensao do barramento CC e da carga

mecanica.

Por fim, o sistema de acionamento do motor BLDC foi descrito e resultados experi-
mentais foram obtidos para um protétipo de 5 kW /48V. A ondulagao de corrente para
as trés estratégias PWM foram comparadas. A estratégia PWM unipolar apresentou
menor ondulacao de corrente e frequéncia de comutacao equivalente de 100 kH z mesmo

com cada interruptor sendo comutado em 50 kHz. Os resultados experimentais per-
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mitiram observar a existéncia de erro de regime permanente nas correntes sintetizadas
devido a nao idealidades do sistema de acionamento, tais como: atraso do disparo dos
interruptores, atraso de amostragem, tempo morto e queda de tensao nos interrupto-
res. Assim, a lei de controle foi refinada, incorporando parcelas extras para compensar
termos referentes as nao idealidades de maneira a corrigir o erro em regime perma-
nente. Resultados para variagbes no parametro L. foram apresentados validando as
analises matematicas realizadas. A rejeicao de distiirbios na tensao do barramento CC
e da carga mecanica foi investigada. Como nos resultados simulados, o controlador

preditivo apresentou uma resposta rapida com erro em regime permanente nulo.

Por fim, foi usado o ciclo de condugao veicular (ECE-15) para avaliar o comporta-
mento dinamico do controlador preditivo frente a uma variagao mais proxima a uma
situacao real de um veiculo elétrico. Os resultados experimentais apresentados corro-

boram as analises matematicas e simulacoes validado o trabalho proposto.

Desta forma, o PPC, combinado com a estratégia PWM unipolar, permitiu sinte-
tizar correntes com rapida dinamica, erro em regime permanente desprezivel e baixa
ondulacao de corrente. Neste sentido, destacam-se as principais contribuicoes desta

tese:

e Reducao da ondulagao de corrente em motores BLDC de baixa indutancia pelo
uso da estratégia PWM unipolar e unipolar sincrona sem o uso de conversores ou

filtros adicionais;

e Algoritmo PPC de baixo esforco computacional e simples implementacao, nao
sendo necessario o uso de FPGA conjuntamente com DSP, comumente utilizados

em motores BLDC com baixa indutancia;

e Anadlise da estabilidade e erro de regime permanente frente a variacoes nos pa-
rametros do motor BLDC, ainda nao descritos na literatura para este tipo de

motor;

e Proposta de uma técnica para compensacao do erro em regime permanente nas
correntes em funcao de atrasos no circuito de disparo e amostragem, bem como
a compensacao da queda de tensao nos interruptores de poténcia e tempo morto

para o controlador PPC.
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7.1 PRODUCAO CIENTIFICA RESULTANTE DA PESQUISA

Nesta se¢ao estao indicados os artigos cientificos publicados e aceitos para publi-
cacao sendo resultado da pesquisa direta, que possui relacao com o sistema de acio-
namento do motor BLDC, ou indireta, que possui relacao com temas relacionados a

velculos elétricos.

7.1.1 RESULTADOS DIRETOS

Artigos em peridédicos

[ 1] VALLE, R. L.; FERREIRA, A. A.; ALMEIDA P. M.; BARBOSA P. G.
Unipolar PWM Predictive Current—Mode Control of a Variable-Speed Low Inductance
BLDC Motor Drive. IET FElectric Power Application. DOI 10.1049 /iet-epa.2016.0421.

[ 2] VALLE, R. L.; FERREIRA, A. A.; CARVALHO, J. R.; MONTAGNER, V.
F.; BARBOSA, P. G. Projeto e implementacao de um controlador digital preditivo
para regular as correntes de um motor BLDC. Revista Eletronica de Poténcia, v. 20,

p. 215-224, 2015.

Artigos em congresso

[ 3] VALLE, R. L., OLIVEIRA, J. G.; FERREIRA, A. A.; BARBOSA, P. G.
Controlador de Corrente com Multiplos Integradores Aplicado ao Acionamento de um
Motor PMBLDC. XTI International Conference on Industry Applications, v. 1. p. 1-8.,
Dez. 2014.

7.1.2 RESULTADOS INDIRETOS

Artigos em periédicos

[ 4] MACCARI JUNIOR, L. A.; VALLE, R. L.; FERREIRA, A. A.; BARBOSA,
P. G.; MONTAGNER, V. F. A Lgr Design With Rejection Of Disturbances And Ro-
bustness To Load Variations Applied To A Buck Converter. Eletronica de Poténcia, v.
21, p. 7-15, 2016.

[ 5] MATTOS, F. C.; SOBREIRA, V. L.; VALLE, R. L.; FERREIRA, A. A,
BARBOSA, P. G.; BRAGA, H. A. C. Contribution To The Study Of A Single-Phase
And Single Stage Photovoltaic System. Revista IEEE América Latina, v. 13, p. 1265-
1271, 2015.
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Artigos em congresso

[ 6 ] SOUZA, I. D. N.; MONTEIRO, F. C. G., VALLE, R. L.; RODRIGUES, M.
C. B. P.; FERREIRA A. A.; BARBOSA, P. G.; BRAGA, H. A. C. Protétipo de um
Sistema de Monitoramento de Baterias de um Kart Cross Elétrico. XI International

Conference on Industry Applications, v. 1. p. 1-8., Dez. 2014.

7.2 PROPOSTA DE TRABALHOS FUTUROS

Alguns temas sao sugeridos para trabalhos futuros tendo como finalidade aperfei-

goar e dar continuidade a este trabalho:

e Embarcar o conjunto bateria, conversor e motor no kart cross elétrico;

e Desenvolvimento do sistema de gerenciamento da bateria e conversores para ali-
mentagao do circuito de disparo, condicionamento de sinais e DSC compativeis

com a tensao da bateria (em andamento);

e Investigar e implementar o processo de frenagem regenerativa na lei de controle

preditiva proposta;

e Testar e comparar outras técnicas de controle preditivo para a sintese das cor-

rentes do motor BLDC;

e Investigar o projeto em espacgo de estados do controlador preditivo de corrente
para um sistema aumentado com integrador e considerando o atraso de proces-

samento;

e Implementar o controlador preditivo no sistema de coordenadas «/f3.
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APENDICE A - TRANSFORMACOES DOS SISTEMAS DE
COORDENADAS

A seguir serao apresentados os conceitos basicos para as transformagoes dos siste-

mas de coordenadas utilizados neste trabalho.

A.1 SISTEMA DE COORDENADAS NATURAIS

Considerando as seguintes tensoes trifasicas senoidais balanceadas:

v = Veos (wet)

§ v = Veos (wet — 27) (A1)

Ve = Veos (wet + %ﬁ)

\

onde V' é o valor de pico da tensao por fase e w, é a velocidade angular em rad/s.

Para um sistema equilibrado algumas transformacoes sobre tensoes e correntes, por
exemplo, podem ser feitas a fim de reduzir a ordem do sistema, como a transformacao

para o sistema de coordenadas «50 e dq0.

A.2 SISTEMA DE COORDENADAS o830

Na Figura 64 ¢é ilustrada a interpretagao geométrica da transformacao do sistema
de coordenadas abc — a£0. Decompondo as componentes abc no sistema de referéncia

estacionario a0, chega-se a relagao de transformacao dada por:

|=

Xa 9 1 -5 —3 Xa
wl =208 =8|l (A2)
Xo % % % Xe
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a constante 2/3 caracteriza a invariancia em amplitude das grandezas elétricas trans-
formadas podendo a varidvel y representar um conjunto de tensoes, correntes ou fluxos
magnéticos instantaneos (KRAUSE; WASYNCZUK & SUDHOFF, 1995). O eixo em que é

projetada a variavel xo é perpendicular aos eixos a e 3.

A relagao inversa da transformacao é dada por:

Xa L0 1 Xa
Xo | = —% \/75 1 Xg | (A-3)
W] L g L
b
—
\\‘E
\‘6
kY
a_ |
IS
i
S 6
A
C

Figura 64: Representacao grafica da transformacao de coordenadas abc — «/30.

Considerando um sistema trifasico a trés fios pode-se eliminar a terceira linha de
(A.2) e a terceira coluna de (A.3).

A.3 SISTEMA DE COORDENADAS dq0

Na Figura 65 é apresentado um fasor V no sistema de coordenadas a0, rotacio-
nando com velocidade angular w,. O sistema de coordenadas dq0 rotaciona com mesma
velocidade angular de V. Assume-se que nao ha defasagem entre o fasor e a coordenada
d, ou seja, 0, = 6. Pela decomposicao das coordenadas a0 no sistema de coordenadas

dq0 em funcao de 0., chega-se a relacao de transformagao dada a seguir:



Xd cos(f.) sen(f.) O Xa
Xq | = | —sen(f.) cos(f.) O Xs |
X0 0 0 1 X0
ALB
P\
v,
& 6«

Figura 65: Sistema de coordenadas a0 e dqO.

A transformacao de dg0 — a0 é dada por:

Xa cos(f) —sen(d) 0 Xd
xg | = | sen(d) cos(d) O Xq | -
X0 0 0 1 X0
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(A.5)
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APENDICE B - ANALISE DE ONDULACAO DE CORRENTE

A seguir serao obtidas expressoes matematicas para ondulacao de corrente para
as estratégias PWM bipolar, unipolar sincrona e unipolar, considerando operacao em

regime permanente.

B.1 ONDULACAO DE CORRENTE PARA ESTRATEGIA PWM BI-
POLAR

Na Figura 66(a) e (b) sao exibidas as formas de onda da tensao e corrente nos
terminais do inversor, respectivamente, para a estratégia PWM bipolar. Em operacao
em regime permanente d[k] = d[k + 1] que por simplicidade serd representado por d.
Assumindo que apenas dois bragos do conversor estao em conducao, pode-se redesenhar

a Figura 18(a) como apresentado na Figura 66(c).

Vab

+Ve, p—

» (2)

ES

>

Corrente
G

Figura 66: Ondulagao de corrente para estratégia PWM bipolar: (a) tensao nos termi-
nais do conversor (vg,), (b) corrente sintetizada e (c) circuito equivalente.
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A corrente na indutancia durante o intervalo 0 <t < t; pode ser expressa por:

dl,(t
Voo = 2R I,(t) + 2LS% + F, (B.1)

assumindo condi¢ao inicial [,(0) = I; e passando (B.1) para o dominio de Laplace:

E
Voo _ 2R, 1,(s) + 28L,I,(s) — 2L, I, + —. (B.2)
S

S

Isolando I,(s) em (B.2) e aplicando a transformada inversa de Laplace:

V - E S S
halt) = =55 (1= B) + ne B3

sendo I,1(t) a corrente no tempo compreendido entre 0 < ¢t < ¢;.

De forma andloga, a corrente na indutancia compreendida entre t; <t < t, é dada

por:

A1, (1) +E, (B.4)

_VCC = QRSIP(t) —+ 2Ls It

Aplicando a transformada de Laplace em (B.4) considerando como condigao inicial
[p<t1) = [22

FE
_Vee _ 2R, I,(s) + 2sL1,(s) — 2L Iy + —. (B.5)
S

S

Isolando I,(s) em (B.5) e em seguida aplicando a transformada inversa de Laplace:

—V - E x S
[p,2(t) = % (1 — ei%t) + Ilef%t, (BG)

sendo I, 5(t) a corrente no tempo compreendido entre t; <t < .
Dado que I,1(t1) = 1p1(dTs) = Is:

Voo — F _Rs _EBs g7
=Y (o gt (B.7)
Em regime permanente I,5(t2) = I3 = I;, assim substituindo ¢ = (1 — d)T em
(B.6):

I = —_V;%_ b (1 - e_%(l_d)Ts> + Le 20T (B.8)
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Analisando a Figura 66(b), a ondulac@o de corrente é dada por Al, = I, — I3, logo

manipulando I e I; obtém-se:

| - Eame\ (] -Relal=d
Voo~ (1= ) (1)
A[:CO

P _R.Ts
R, 1—e "Ls

(B.9)

No instante da partida do motor quando a FEM ¢é nula tem-se uma das condigoes
de maxima ondulacdo de corrente. Analisando (B.9) para E = 0 e desprezando as
resisténcias dos enrolamentos fazendo R — 0 obtém-se a expressao para ondulacao de

corrente em fungao de parametros da planta e da razao ciclica d:

d(1 — d)T,

A]p = Veoco 17

(B.10)

Analisando (B.10) observa-se que quanto maior a tensao do barramento ou menor
a indutancia do motor maior serd a ondulacao de corrente. Uma forma de reduzir a

ondulacao de corrente é aumentado a frequéncia de comutacao.

Dado que T,, Voo e Ly sao constantes é possivel obter a maxima ondulagao de
corrente derivando (B.10) em fungao de d e igualando a zero, onde a méxima ondulagao
de corrente é obtida para d = 1/2. Substituindo d = 1/2 em (B.10) obtém-se a maxima

ondulagao de corrente para estratégia PWM bipolar dada por:

VT,
A]p,malximo: zz . (B]_l)

B.2 OND ULAQAO DE CORRENTE PARA ESTRATEGIA PWM UNI-
POLAR SINCRONA

Na Figura 67(a) e (b) sao exibidas as formas de onda da tensao e corrente nos
terminais do conversor entre as fases “a” e “b”, respectivamente, para a estratégia

PWM unipolar sincrona, considerando operagao em regime permanente.

Comparando as Figuras 66(a) e 67(a), a mesma tensao é aplicada durante o inter-
valo 0 <t < t; onde t; = dT,. Assim, (B.3) pode ser usada para descrever a corrente
durante 0 <t < t;. Dada a condicao inicial para corrente igual a I; é possivel obter a

corrente Iy por meio de (B.7).

Na Figura 67(a) durante o intervalo t; < t < t3 a tensao v, = 0, diferentemente

da estratégia PWM bipolar onde v,, = —Vie. Assim, substituindo Voo = 0 em (B.8),
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Vab‘ dT
+Vee - |—
t
> (2)
| @0,
oA : :
| |
s | I2|
2 /K( | /\ (b)
B | | -
o ,! | I \/
|
- . t>
0 t t

Figura 67: Ondulagao de corrente para estratégia PWM unipolar sincrona: (a) tensao
nos terminais do conversor (vy,), (b) corrente sintetizada.

obtém-se a corrente I3 no instante t5, onde em operacao em regime [, = Ij:

_-E
2R,

I (1 . e—’%ﬁ(l‘dm) + Le 22097 (B.12)

De posse de I e I; por meio (B.7) (B.12), respectivamente, e assumindo £ = 0

pode-se calcular a ondulacao de corrente dada por Al, = I, — I;:

_ RsTsd _R5T5<1*d)
Vee (1—6 Ls ) (1—6 Ls )
— — (B.13)

2R, 1—e "Ls

Desprezando a resisténcia do enrolamento em (B.13), obtém-se a expressao para

ondulacao de corrente utilizando a estratégia PWM unipolar sincrona:

d(1 — d)T,

AL, = Voo 5T

(B.14)

Dado que Ty, Voo e Ly sao constantes, a maxima ondulacao de corrente é obtida
derivando (B.14) em fungao de d e igualando a zero, resultando no valor de d = 1/2
para a maxima ondulacao de corrente. A maxima ondulacao de corrente é obtida

substituindo d = 1/2 em (B.14):

VecT,s
A]p,méximo = gz . (B15)
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B.3 ONDULACAO DE CORRENTE PARA ESTRATEGIA PWM UNI-
POLAR

A analise da estratégia PWM unipolar sincrona sera realizada para duas condigoes:
I, > 0 onde o conversor sintetiza tensao média positiva em vy, (Caso 1) e I, < 0
onde o conversor sintetiza tensdo média negativa em v, (Caso 2), ambas considerando

operagao em regime permanente.
Caso 1

Na Figura 68(a) e (b) s@o exibidas as formas de onda da tensao nos terminais vg

e corrente [,, respectivamente, para a estratégia PWM unipolar para 1, > 0.

Ve (d-1)T./2
+Vcc |_
t
> ()
2 3 |
(0T, |
T2 | | }
T
T
| |
® | IZ\
ez I
[ \ \
5 * I (b)
O ’! I } ‘ I3 \/
‘ t

Figura 68: Ondulacdo de corrente para estratégia PWM unipolar para I, > 0: (a)
tensdo nos terminais do conversor (vg,), (b) corrente sintetizada.

A corrente durante o intervalo 0 < ¢t < ¢; pode ser obtida por (B.3), onde t; =
(2d — 1)T/2. Assim, substituindo ¢; em (B.3):

Vee — F
2R,

Iy (1) = (1— e WD) 4 e B e, (B.16)

onde I,1(t1) = I é a equacao que descreve a trajetéria da corrente durante 0 < ¢ < ¢y,
tendo como condicao inicial a corrente I;.

Considerando o intervalo t; <t < t5, tem-se que a condicgao inicial para a equacao
da corrente é dada por I,. A tensao aplicada nos terminais do conversor é zero. A

partir do circuito da Figura 66(c) é possivel obter a expressao no dominio de Laplace:

E
0 = 2R, 1,(s) + 2sL,1,(s) — 2LI, + —. (B.17)
S
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Isolando I,(s) em (B.17) e aplicando a transformada inversa de Laplace:

_E S LS
La(t) = 5= (1 - e*i%t) + Le it (B.18)
Dada a operagao em regime permanente [y = I3 = I[,5(t2), substituindo t, =
(1 —d)Ts em (B.18):
—L —Ls (1-a)T, ~fs gy,
h=35p (1 e ) + e R (B.19)

De posse de I e I; calculados em (B.16) e (B.19), respectivamente, é possivel

calcular a ondulacao de corrente Al, = Iy — I;, considerando E = 0:

o (1 ¢ 3 - B )
Al = B.20

Desprezando a resisténcia do enrolamento em (B.20), chega-se a expressdao para

ondulacao de corrente utilizando a estratégia PWM unipolar:

—2d®> +3d—1

Al, = T
p VC’C’ s 2Ls

(B.21)

A méxima ondulacdo de corrente é obtida derivando (B.21) em fungao de d e
igualando a zero, resultando no valor de d = 3/4 para a maxima ondulacao de corrente.

Substituindo d = 3/4 em (B.21), obtém-se a maxima ondulacao de corrente:

T,
AL miximo = Yool, (B.22)
’ 16L,

Inicialmente, para esta andlise considerando a estratégia PWM unipolar, foi assu-
mido que I, > 0 e que a tensao média sintetizada nos terminais do conversor também
é positiva, esta condigao é atendida para 1/2 < d < 1. Entao as equagoes (B.21) e

(B.20) sao validas apenas para este intervalo de d.
Caso 2

Nas Figuras 69(a) e (b) sao exibidas as formas de onda da tens@o e corrente nos
terminais do conversor utilizando a estratégia PWM unipolar para I, < 0 e tensao

média sintetizada nos terminais negativa.

Aplicando a mesma metodologia é possivel calcular os valores de Iy e I5:
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A (1-2d)T/2 dT.
Vab -
+Vee I__ t
T2 | | | (@)
| | |
T I
| | |
W
-
t
o O Il Fl 12 |3 t
e |
A2
S L L (b)
O I I
\%/ I, \/
1

Figura 69: Ondulacdo de corrente para estratégia PWM unipolar para I, < 0: (a)
tensao nos terminais do conversor (vg,), (b) corrente sintetizada.

Vo — E . .
I = ;?{ <1 - 6_2125(1_2d)T5> + L2 (17207 (B.23)
_E S S
L= (1 — e‘%”&) ¥ Lo dTs, (B.24)

Manipulando (B.23) e (B.24) e calculando a ondulagao de corrente AL, = I, — Ii:

_st;s _ _RsZ"sd _ RSTS"S (2d—1)>
Al :_VCC(HG e - (B.25)
P 2R, 1 — o 5 '
Desprezando o efeito das resisténcias dos enrolamento (R — 0):
d(2d -1
Al = VCCTS%. (B.26)

As equagoes (B.25) e (B.26) sao vélidas apenas para 0 < d < 1/2, ou seja, para
tensoes médias negativas sintetizadas nos terminais de saida do conversor e consequen-

temente I, < 0.

Derivando (B.26) em funcao de d e igualando a zero é possivel obter a razao ciclica
que causa a maior ondulacao de corrente, sendo dada por d = 1/4. Substituindo
d=1/4 em (B.26) obtém-se (B.22).
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APENDICE C - DIAGRAMA ESQUEMATICO DAS PLACAS

Os circuitos de condicionamento de sinais e de protecao utilizados neste trabalho
e apresentados nas Figuras 70 e 71 foram desenvolvidos por Garcia (2010). Os demais

circuitos foram projetados especificamente para este trabalho.
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Figura 72: Circuito de condicionamento dos sinais dos sensores Hall de Posigao.
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Figura 74: Circuito para isolagao optica entre a placa de condicionamento e a placa de Interface.
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Figura 76: Circuito da placa de disparo isolado dos interruptores de poténcia.
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APENDICE D - CARACTERISTICAS DO DSC

As principais caracteristicas da placa e do DSC sao citadas a seguir (Texas Instru-

ments, 2012), (DIGITAL, 2007):

eMiximo ciclo de instrugao 6,67 ns (150 M Hz);
eMemoéria Flash on-chip 256k x 16;

eMemoria SARAM 34k x 16;

eMemoria SRAM de 256k bytes off-chip;

e Até 18 PWM de saida e até 6 PWM de alta resolucao;
e Até 6 entradas para captura de eventos externos;

e Até 8 timers de 32 bits;

oTrés CPU Timers de 32 bits;

eComunicacao: CAN, SPI, UART e 12C;

¢16 Canais de A/D de 12 bits com taxa de conversao de 80 ns, com multiplexador
de 2x8 canais, aquisicao individual ou simultanea com referéncia externa ou

interna;
88 pinos de 1/0;
o8 Interrupcoes externas;

eAlimentacao da placa em 5 V;



