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Ao CEFET/MG pelo apoio à minha capacitação. Ao INERGE, CAPES, FAPEMIG,
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RESUMO

Esta tese apresenta as etapas de projeto e de implementação de um controlador

digital preditivo para regular as correntes de um motor CC de ı́mãs permanentes sem

escovas (do inglês, Permanent Magnets Brushless DC motor) (BLDC) de baixa in-

dutância, trifásico a três fios. Estes tipos de motores são usualmente acionados por

conversores eletrônicos de potência com múltiplos estágios, comutados em altas frequên-

cias, ou usam filtros adicionais para limitar as ondulações de corrente. As formas de

onda da força 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 operação do motor. Controladores digitais

preditivos são facilmente implementados em processadores digitais de sinais, tendo sido

usados com sucesso para regular correntes de diferentes tipos de conversores eletrônicos

de potência. Três estratégias de comutação (bipolar, unipolar śıncrona e unipolar) são

usadas para obter três controladores PWM preditivos para regular as correntes retan-

gulares do motor BLDC, sem a necessidade de filtros ou conversores adicionais. O fato

das correntes flúırem por apenas duas das fases do motor em cada intervalo de π/3 rad

permite operar o inversor fonte de tensão trifásico (Voltage Source Inverter) (VSI)

como um conversor CC-CC em ponte completa. Esta caracteŕıstica simplifica o algo-

ritmo de controle sendo necessário apenas um controlador para as correntes trifásicas.

Parcelas para compensar o erro em regime permanente devido ao tempo morto, queda

de tensão nos interruptores e atrasos de amostragem e de disparo dos interruptores são

incorporadas à lei de controle modificada. Resultados experimentais e de simulação

para um motor BLDC trifásico de 5 kW/48 V são 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 ı́mãs permanentes sem escovas, controlador PWM pre-

ditivo, compensação de parâmetros, acionamento de motor com velocidade variável.





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 π/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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e (d) corrente real e amostrada do indutor. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

Figura 18 Sistema de acionamento do motor BLDC: (a) Diagrama esquemático
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PWM: bipolar, unipolar śıncrona e unipolar. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

Figura 25 Diagrama de blocos do modelo discreto do motor BLDC. . . . . . . . . . . 80

Figura 26 Diagrama de blocos do controlador preditivo de corrente. . . . . . . . . . . 81

Figura 27 Localização dos polos do sistema compensado sob variações paramétri-

cas fazendo Lc = Ls e variando Rs: (a) localização dentro do ćırculo
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crona (Ip = 15 A, fs = 50 kHz): (a) forma de onda das correntes

trifásicas, (b) espectro harmônico. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113

Figura 50 Correntes do motor BLDC utilizando a estratégia PWM unipolar (Ip =

15 A, fs = 50 kHz): (a) forma de onda das correntes trifásicas, (b)
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onda (a) sinal modulante e portadora triangular, (b) sinais de disparo

para o caso ideal, (c) sinais de disparo considerando o tempo morto, (d)
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as estratégias PWM bipolar, unipolar śıncrona e unipolar. . . . . . . . . . 103
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referência śıncronos rotativos (PI controller with multiple rotating synchronous

reference frame integrators)

PI-SRF controlador proporcional integral no sistema de referência śıncrono (Propor-
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iL corrente pelo indutor de sáıda do conversor CC–CC em ponte

completa

[A]

Ip magnitude da pseudo corrente do motor BLDC [A]
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31

1 INTRODUÇÃO

Apesar do baixo custo dos motores de indução, os motores de ı́mãs permanentes

sem escovas (Permanent Magnets Brushless) (PMBL) têm sido a principal escolha

para utilização nos sistemas de propulsão de véıculos elétricos (VEs) e véıculos elétricos

h́ıbridos (VEHs) (CHAN & CHAU, 1997), (EMADI, 2006), (GAO; EHSANI & MILLER, 2005).

Constrúıdos com ı́mãs de elevados campo remanescente e força coercitiva, os moto-

res PMBL são classificados como: (i) motor śıncrono de ı́mãs permanentes (Permanent

Magnet Synchronous Motor) (PMSM) ou (ii) motor CC de ı́mãs permanentes sem es-

covas (Permanent Magnets Brushless DC motor) (BLDC), em função do perfil senoidal

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

Diferentemente dos motores PMSM que são acionados por correntes senoidais, os

motores BLDC são alimentados por correntes retangulares em consequência da forma

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

Contudo, independentemente do perfil da FEM interna, é fundamental conhecer

a posição do rotor para acionar corretamente essas máquinas (HANSELMAN, 2006),

(KRISHNAN, 2010). Nos motores PMSM são usados sensores de posição precisos e

de elevada resolução. Por outro lado, num motor BLDC de n fases, devido à FEM

ser trapezoidal, é necessário conhecer apenas 2n posições discretas do rotor. Esta

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

Além da simplicidade dos sensores, os motores BLDC possuem uma densidade de

potência 15% maior quando comparados com os motores PMSM (KRISHNAN, 2001).

A interação 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 tensão e

de corrente (MARIAH & WAHSH, 1996). Essas caracteŕısticas possibilitam a redução do

volume e do peso dos motores BLDC, tornando-os mais atrativos para aplicações 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 IDENTIFICAÇÃO DO PROBLEMA

Atualmente, o setor de transportes é responsável por mais da metade do consumo

mundial de petróleo. Projeções recentes apontam um aumento da demanda de com-

bust́ıveis fósseis neste setor em 40% até 2035 (IEA, 2013, 2012). Diante do cenário atual

de redução das reservas de combust́ıveis fósseis, alta dependência de petróleo offshore

e pressões ambientais para redução das emissões de gases de efeito estufa, governos dos

páıses desenvolvidos vêm propondo medidas para incentivar e exigir mudanças no setor

de transportes.

Tais poĺıticas abrangem desde mudanças do tipo de transporte, de ponto a ponto

para o modal ou público, até alterações das tecnologias usadas nos véıculos como, por

exemplo, o uso de energia elétrica para propulsão de VE e VEH em substituição aos

véıculos baseados em motor a combustão interna (MCI). A Alemanha, como exemplo,

tem tomado medidas poĺıticas para redução das emissões produzidas pelos MCI, em

que apenas véıculos de passageiro não emissores possam trafegar nas estradas a partir

de 2030 (SCHMITT, 2016).

Nesse sentido, limitações técnicas devem ser estudadas e superadas para que haja a

consolidação dos VE e VEH no mercado. Uma das principais restrições destes véıculos

está relacionada com sua baixa autonomia. Uma das linhas de pesquisas realizadas para

contornar esse problema é o projeto de sistemas de tração mais eficientes e compactos

(LASKARIS & KLADAS, 2010). Neste contexto os motores BLDC se apresentam como

uma alternativa interessante devido à sua eficiência e densidade de potência elevadas.

Técnicas de controle para acionamento de motores que requerem correntes senoi-
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dais para o seu acionamento são 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 referência que variam brus-

camente na forma de degrau e controladores com rápida resposta dinâmica devem ser

investigados para a śıntese dessas correntes.

Apesar das vantagens dos motores BLDC, alguns destes motores apresentam desa-

fios na śıntese das correntes devido à sua baixa indutância. Geralmente, a indutância

de dispersão dos motores BLDC com grande entreferro magnético, fluxo axial ou ainda

de estator sem núcleo, é muito baixa (tipicamente inferior a 100 µH (DE et al., 2012)).

Este parâmetro é responsável por imprimir uma constante de tempo muito baixa na

dinâmica das correntes consumidas por este tipo de motores. Devido a isso, cuidados

especiais devem ser tomados para limitar a amplitude da ondulação 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 frequência de

comutação possa reduzir a ondulação de corrente, o aumento da frequência de comu-

tação é limitado pela capacidade computacional do processador (FANG; ZHOU & LIU,

2012) e pelos interruptores semicondutores utilizados. Isto torna cŕıtico o projeto de

controladores de corrente (KRAH & HOLTZ, 1999). Na implementação digital, o algo-

ritmo de controle deve possuir baixo esforço computacional, de forma a ser capaz de

atuar rapidamente. Assim, há uma busca por controladores de simples implementação,

que garantam erro em regime permanente nulo, além de rápida resposta transitória.

Técnicas de controle digital permitem a implementação de sofisticadas leis de con-

trole, levando em consideração não linearidades, variações paramétricas ou tolerâncias,

e ainda o desenvolvimento de técnicas de autoteste e/ou autosintonia (“self-tuning”)

de dif́ıcil implementação por meio de técnicas analógicas. 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 modificações significativas no hardware. Outros fatores relevantes são a elevada

tolerância a rúıdos e ausência dos efeitos de envelhecimento ou de temperatura sobre o

componente do circuito de controle, comuns em circuitos de controle analógicos (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) têm se tornado o estado da arte, além de serem usados

amplamente pela indústria (RODRIGUEZ & CORTES, 2012).
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Figura 2: Fotografia do véıculo elétrico de pequeno porte em desenvolvimento no La-
boratório do Núcleo de Automação e Eletrônica de Potência da UFJF.

1.2 PROPOSTA

Diversas técnicas têm sido investigadas para a redução da ondulação de corrente

em motores BLDC de baixa indutância. 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 tensão do barramento CC ao qual está conectado um inversor

fonte de tensão (Voltage Source Inverter) (VSI) trifásico que aciona o motor BLDC.

O conversor buck permite reduzir a tensão aplicada sobre os enrolamentos do motor e

consequentemente diminui a ondulação de corrente. A necessidade de elevar a frequên-

cia de amostragem e comutação, e ainda, em função do elevado esforço computacional,

nestes trabalhos são utilizados DSP conjuntamente com arranjo de portas programável

em campo (field-programmable gate array) (FPGA) para implementação dos algorit-

mos de controle. Em (FANG; ZHOU & LIU, 2013), (FANG; ZHOU & LIU, 2012) é utilizada

uma frequência de comutação de 200 kHz para uma indutância de enrolamento de

36 µH.

Filtros indutivos podem ser adicionados às fases do motor elevando a indutân-

cia equivalente. Em (WANG et al., 2015) é utilizado um conversor Chopper classe C

operando como fonte de corrente alimentando um VSI trifásico que aciona um motor

BLDC com indutância de enrolamento de 80 µH. O elevado valor da indutância do
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conversor Chopper permite reduzir a frequência de comutação para 20 kHz.

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 útil 1 quando embarcados em véıculos. Em alguns destes trabalhos a

elevada frequência de comutação 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 trifásico multińıvel com frequência

de comutação de 100 kHz e indutância dos enrolamentos de 170 µH. Em (SU & ADAMS,

2001) um conversor de cinco ńıveis é utilizado para variar a tensão do barramento CC

do VSI trifásico. Apesar dos resultados apresentados serem satisfatórios, conversores

multińıveis elevam o número de interruptores aumentando os custos, elevando a dis-

sipação de potência e acarretam em maior peso e volume ao conversor. Além disso,

um maior número de interruptores, sem redundância, aumenta o risco de falhas no

conversor (HIRSCHMANN et al., 2007).

De maneira a evitar a adição de filtros ou conversores de múltiplos estágios, uma

posśıvel solução para a redução da ondulação de corrente é elevar a frequência de comu-

tação do conversor o que exige algoritmos de controle com baixo esforço computacional

para que sejam capazes de atuar rapidamente sobre as correntes. A escolha adequada

da estratégia de modulação por largura de pulso (Pulse Width Modulation) (PWM)

permite reduzir a ondulação de corrente e ainda a frequência de comutação permitindo.

Neste trabalho é investigado o acionamento de um motor BLDC de 5 kW/48 V de

baixa indutância sem a adição de filtros ou conversores de múltiplos estágios visando

sua aplicação em um véıculo elétrico de pequeno porte exibido na Figura 2. O algoritmo

de controle foi desenvolvido em um controlador digital de sinais o TMS320F28335. O

véıculo será alimentado por um banco de baterias de ı́ons de ĺıtio.

1.3 OBJETIVOS

No intuito de atingir o principal objetivo deste trabalho, que é o acionamento

de um motor BLDC de baixa indutância, com baixa ondulação de corrente, erro de

regime permanente nulo e rápida resposta transitória das correntes, os seguintes obje-

tivos espećıficos foram considerados necessários para realizar o objetivo principal deste

trabalho:

1carga total transportada por um véıculo, desconsiderando a massa do próprio véıculo
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• Investigar controladores com baixo esforço computacional para a śıntese das cor-

rentes do motor BLDC permitindo o uso de DSC com elevada frequência de

amostragem;

• Investigar diferentes estratégias PWM que reduzam a ondulação de corrente,

minimizando assim ondulações no conjugado;

• Propor a análise de estabilidade para o controlador frente a variações paramétricas

do motor;

• Investigar o comportamento das correntes compensadas frente a distúrbios;

• Desenvolver um inversor trifásico para o acionamento de um motor BLDC de

5 kW ;

• Obter resultados experimentais que validem os resultados teóricos e de simulação.

1.4 PRINCIPAIS CONTRIBUIÇÕES

Dentre as contribuições desta tese de doutorado cabe destacar:

• Redução da ondulação de corrente em motores BLDC de baixa indutância pelo

uso da estratégia PWM adequada, sem a necessidade de conversores de múltiplos

estágios ou filtros adicionais;

• Algoritmo de controle de simples implementação e baixo esforço computacional,

sem o uso de FPGA conjuntamente com DSP comumente utilizados em motores

de baixa indutância;

• Análise de estabilidade e de erro de regime permanente considerando variações nos

parâmetros do motor BLDC, ainda não descritos na literatura para o controlador

preditivo proposto aplicado a este motor;

• Proposta de uma técnica para compensação do erro em regime permanente nas

correntes em função de atrasos no circuito de disparo e amostragem, bem como

a compensação da queda de tensão nos interruptores de potência e tempo morto

para o controlador preditivo proposto.
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1.5 ESTRUTURA DA TESE

No Caṕıtulo 2 são apresentadas as caracteŕıstica básicas para o acionamento do

motor BLDC. As particularidades dos principais controladores utilizados na malha

de controle das correntes do motor BLDC são apresentadas e avaliadas. O baixo es-

forço computacional e rápida resposta dinâmica do controlador PWM preditivo (PWM

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

No Caṕıtulo 3 são obtidas as leis de controle preditivas para a śıntese das correntes

do motor BLDC para três estratégias PWM: bipolar, unipolar śıncrona e unipolar. A

ondulação de corrente é comparada para as três estratégias PWM.

No Caṕıtulo 4 é investigada a estabilidade no plano complexo z para os contro-

ladores preditivos obtidos no Caṕıtulo 3. O comportamento dinâmico das correntes

é analisado para variações na indutância do motor. A influência das resistências de

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

Resultados de simulações são apresentados no Caṕıtulo 5, demonstrando a viabili-

dade do controlador preditivo de corrente. A ondulação de corrente é comparada para

as três estratégias PWM. A rejeição a distúrbios na malha de corrente é analisada para

variações na tensão do barramento de corrente cont́ınua (CC) e de carga mecânica.

No Caṕıtulo 6 são apresentados e discutidos os resultados experimentais do PPC.

A compensação de parâmetros do inversor e da placa de condicionamento de sinais é

incorporada à lei de controle para a estratégia PWM unipolar, a fim de reduzir o erro

em regime permanente nas correntes do motor BLDC.

O Caṕıtulo 7 apresentará as conclusões finais deste trabalho com propostas para

trabalhos futuros. Publicações cient́ıficas que possuem relação direta ou indireta com

o presente trabalho são apresentadas.
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2 CONTROLADORES DE CORRENTE ELÉTRICA

Como exposto no caṕıtulo anterior, motores BLDC são acionados por correntes

com perfil retangular, cuja frequência depende da velocidade de operação do motor.

Assim, o projeto de controladores que garantam erro em regime permanente nulo e

rápida resposta transitória para toda a faixa de velocidade de operação do motor não

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

Além disso, motores acionados por conversores eletrônicos de potência cujos en-

rolamentos possuem uma baixa indutância representam um desafio adicional já que

as correntes drenadas possuem uma elevada ondulação, a menos que a frequência de

comutação seja elevada (tipicamente, cerca de 200 kHz). Devido à dinâmica rápida das

correntes, os controladores devem responder rapidamente, sendo desejável algoritmos

com baixo esforço computacional permitindo elevar a frequência de comutação.

Inicialmente, neste caṕıtulo, as caracteŕısticas básicas para o acionamento de mo-

tores BLDC são apresentadas. Em seguida, uma revisão dos principais controladores

utilizados na śıntese da corrente destes motores foi realizada.

2.1 ACIONAMENTO DO MOTOR BLDC

Na Figura 3 é mostrado um diagrama esquemático de um motor BLDC acionado

a partir de um conversor eletrônico de potência alimentado por um banco de baterias.

Nesta figura Rs e Ls são as resistências e indutâncias dos enrolamentos do estator,

respectivamente, e ea, eb e ec são as FEM por fase. Por simplicidade, os interruptores

semicondutores do conversor foram representados como interruptores ideais.

Para obter uma FEM trapezoidal, este motor apresenta caracteŕısticas como: en-

rolamentos do estator concentrados e distribuição 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 eletrônico de potência e tem consequência direta no tipo e localização dos

sensores de posição do rotor. Esta última afirmação pode ser comprovada pela obser-

vação dos sinais mostrados na Figura 4 (b) gerados por três sensores de efeito Hall,

um por fase, e usados para detectar a posição do rotor. Os sensores de efeito Hall são

posicionados mecanicamente de forma a se obter os sinais defasados de ±120o elétricos.

A partir de uma operação matemática simples sobre os três sinais dos sensores de efeito

Hall é posśıvel determinar a forma de onda e a fase das correntes de referência. Como

exemplo, a forma e a fase da corrente na fase “a” é obtida pela subtração dos sinais dos

sensores Hall1 e Hall2.

Na prática, as FEM geradas por fase nos motores BLDC possuem bordas arredon-

dadas, diferentes das desenhadas na Figura 4 (a), pois o fluxo enlaçado no entreferro,

e consequentemente as tensões geradas por fase, não sofrem variações bruscas (SKVA-

RENINA, 2002).

No caso de motores BLDC trifásicos a quatro fios é posśıvel 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 utilização do motor (KRISHNAN, 2010). Além disso,

o motor deve permitir acesso ao terminal de neutro, o que não 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 posição (VALLE, 2013).

2.2 REVISÃO BIBLIOGRÁFICA: MÉTODOS DE CONTROLE DE COR-
RENTE APLICADOS AO ACIONAMENTO DE MOTORES BLDC

Diversos métodos de controle de corrente são propostos na literatura. O controle

por banda de histerese e o controle linear utilizando a técnica de PWM são os mais

comuns em motores BLDC (RODRIGUEZ & EMADI, 2006), (SINGH & SINGH, 2010).

Entretanto, outras técnicas de controle das correntes de motores BLDC são 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 śıncronas, através da mudança 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 próximas seções é feita uma revisão das principais técnicas de controle empre-

gadas na regulação das correntes dos motores BLDC.

2.2.1 CONTROLADOR POR HISTERESE

Controladores por histerese são tipicamente utilizados para śıntese das correntes

retangulares de motores BLDC (SKVARENINA, 2002). Esta estratégia de controle apre-

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

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

Figura 5.

0

1

es

RsLs

+VCC

-VCC

I*

I

Figura 5: Controlador de corrente por histerese monofásico.

Apesar da simplicidade de implementação, rápida resposta, robustez a variações

nos parâmetros da carga e capacidade de limitação 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 frequência de comutação aumen-

tando as perdas por comutação no conversor. Em contrapartida, aumentar a banda de

histerese resulta em maiores ondulações nas correntes. Para este tipo de controle essas

ondulações de corrente em regime permanente costumam ser elevadas (CHEN & TANG,

1999). Além disso, a frequência de comutação variável faz surgir rúıdos acústicos e

eletromagnéticos, dif́ıceis de serem filtrados (BUSO & MATTAVELLI, 2006), (AZAM et al.,

2013), (MOON; KIM & YOUN, 2003). O excesso de correntes harmônicas em motores

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

Lee e Ahn (2009) propuseram um controlador por histerese com tensão do barra-

mento CC variável aplicado a um motor BLDC de baixa potência e elevada velocidade

de operação. A frequência de comutação e a ondulação de corrente são limitadas pela

diferença entre a FEM e a tensão do barramento CC. A tensão do barramento CC é

variável e determinada pela velocidade do motor e carga mecânica. Um amplificador

operacional fornece a energia para o motor devido à sua rápida resposta dinâmica, o

que limita sua aplicação a motores de baixa potência, 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) são 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 frequência de comutação do inversor

foram adicionados filtros indutivos conectados ao motor. No entanto, em velocidades

de operação mais elevadas do motor esses filtros prejudicaram a rastreabilidade das

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

Como dito anteriormente, alguns motores BLDC apresentam baixos valores de

indutância, Ls, que implicam em constantes de tempo pequenas para as correntes,

e consequentemente elevam a frequência de comutação e as perdas por comutação

quando usado o controle por histerese. Em aplicações como VE e VEH o motor opera

em uma ampla faixa de velocidades e provoca variações na amplitude da FEM do

motor resultando em frequências de comutação variáveis para este controlador, podendo

ocasionar rúıdos acústicos e eletromagnéticos em um amplo espectro de frequência. No

intuito de limitar a frequência de comutação variável é comum o uso de PWM. A

seguir serão investigas técnicas de controle que possuem frequência de comutação 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

referência e as correntes do motor são medidas e comparadas, gerando os erros por fase

que entram nos respectivos controladores de corrente. As ações de controle são 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

referência. Uma ação feed–forward pode ser adicionada à lei de controle compensando

as perturbações das FEM por fase.

As correntes que devem ser sintetizadas pelo conversor possuem elevado conteúdo

harmônico, como pode ser deduzido pela Figura 4(a). As correntes variam em de-

graus com frequência dependente da velocidade do rotor. Assim os controladores das

correntes de cada fase (Cia(s), Cib(s) e Cic(s)) da Figura 6 devem assegurar erro em

regime permanente nulo, além de rápida resposta transitória para uma ampla largura

de banda.

Para muitas aplicações envolvendo o acionamento de máquinas elétricas, os con-

troladores proporcional–integral (PI) são uma das opções 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.

conjugado/velocidade (RODRIGUEZ & EMADI, 2006). Nesse sentido este controlador

seria um forte candidato para controlar as correntes do motor BLDC. A função de

transferência do PI pode ser escrita como se segue:

Ci (s) = kp,i

(
s+

ki,i
kp,i

)
s

, (2.1)

onde kp,i e ki,i são os ganhos proporcional e integral da malha de corrente, respectiva-

mente.

No entanto, o controlador PI é adequado para rastrear referências estacionárias,

diferentemente das correntes de referência do motor BLDC (OGATA, 2010). Assim,

erros de amplitude e fase podem surgir quando os sinais de referência são senoidais,

ou variam rapidamente. Estes erros se tornam mais significativos a medida que a

frequência de operação do motor aumenta (GRENIER; MENDE & LOUIS, 1994).

2.2.3 CONTROLADORES NO SISTEMA DE COORDENADAS SÍN-
CRONAS

A mudança de variáveis é frequentemente usada para reduzir a complexidade das

equações de máquinas. A transformada de Park, que revolucionou a análise de má-
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quinas, tem uma propriedade única de eliminar as indutâncias variantes no tempo em

máquinas śıncronas. Embora a mudança de variáveis seja usada na análise de máqui-

nas de corrente alternada (CA), ela também é aplicada em sistemas de controle para o

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

A aplicação da transformação de Park sobre correntes senoidais equilibradas resulta

na redução do número de variáveis, permitindo que correntes trifásicas sejam contro-

ladas por apenas dois controladores. Como consequência da transformação, o sistema

de equações resultante das máquinas estará referenciado a um sistema de coordenadas

rotativo, com a mesma velocidade angular elétrica do rotor. Assim, a aplicação da

transformação de Park possibilita transformar correntes e tensões senoidais em corren-

tes e tensões estacionárias, 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 śıncronas. As correntes de referência e do motor são

lidas e transformadas para o sistema de coordenadas śıncronas, conforme Apêndice A,

e comparadas. Os erros das correntes de eixo direto e de quadratura são compensados

pelos controladores Cid(s) e Ciq(s), respectivamente. As ações de controle em dq são

transformadas para o sistema de coordenadas αβ. Uma estratégia de modulação ve-

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

VSI.

O modelo matemático no sistema de coordenadas śıncrono do motor BLDC é dado

por:

d

dt

[
id

iq

]
=

[
−Rs

Ls
ωe

−ωe −Rs

Ls

][
id

iq

]
+

1

Ls

{[
vd

vq

]
−
[
ed

eq

]}
. (2.2)

onde id e iq são as correntes de eixo direto e de quadratura; vd, vq são as tensões de

eixo direto e de quadratura nos terminais do conversor e ed e eq são as FEM de eixo

direto e eixo de quadratura, respectivamente. Para a malha de controle de corrente as

FEM são consideradas perturbações.

Observa-se em (2.2) que há um acoplamento cruzado entre as correntes de eixo

direto e de quadratura. A fim de mitigar a influência cruzada das correntes, essas

podem ser compensadas somando-se −(ωeLsiq) e +(ωeLsid) nas linhas relativas às

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

As FEM por fase e a posição do rotor, θe, podem ser estimadas conforme apresen-

tado em (VALLE et al., 2014). Assim, pode-se fazer a compensação da FEM para que

o controlador de corrente fique imune às variações dessas grandezas. Pode-se então

transformar as tensões estimadas êa, êb e êc para o sistema de coordenadas śıncronas,

gerando êd e êq e somando esses dois sinais à ação de controle de eixo direto e quadra-

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

Os dois procedimentos descritos anteriormente estão 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 retângulo tracejado na

Figura 7 pode ser substitúıdo pelo controlador da Figura 8.

Assumindo que o desacoplamento das correntes id e iq e as compensações feed-

forward são perfeitas, pode-se redesenhar o diagrama de blocos das Figuras 7 e 8,

conforme mostrado no diagrama da Figura 9 para a corrente id. Um diagrama idêntico

para a corrente iq também é obtido e por simplicidade não foi representado. Como as

caracteŕısticas dinâmicas das correntes são idênticas, controladores semelhantes podem

ser utilizados para as duas malhas.

Nas Figuras 10(a)–(c) são exibidas as correntes por fase do motor BLDC e nas Figu-
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Figura 9: Diagrama de blocos do controlador de corrente de eixo direto.

ras 10(d)–(f) são exibidas as correntes de eixo direto, quadratura e eixo zero no sistema

de coordenadas śıncronas, respectivamente, considerando o caso ideal. Como é posśıvel

observar, a corrente de eixo direto e quadratura não são constantes. Assumindo que os

controladores de corrente Cid(s) e Ciq(s) sejam do tipo controlador proporcional inte-

gral no sistema de referência śıncrono (Proportional Integral – Synchronous Reference

Frame) (PI-SRF), estes controladores devem possuir rápida resposta dinâmica e uma

ampla largura de banda para que sejam capazes de sintetizar as correntes harmônicas

durante a operação na velocidade nominal do motor. Isso implica em uma elevada

frequência de corte para o sistema compensado. Em sistemas com elevada ondulação

de corrente, uma frequência de corte do sistema compensado próxima a frequência de

comutação pode não atenuar as componentes harmônicas advindas da comutação dos

interruptores semicondutores. Além disso, uma frequência de corte elevada pode levar

a sobremodulação do conversor.

Escolhendo um PI-SRF cuja função de transferência é dada em (2.1), a função de

transferência 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 śıncronas usando a transformada
de Park : (d) eixo “d”; (e) eixo “q” e (f) eixo “0 ”.

GMF,i =
kp,is+ ki,i

Lss2 + s (Rs + kp,i) + ki,i
. (2.3)

Considerando a forma canônica dos sistemas de segunda ordem, tem-se que o coe-

ficiente de amortecimento, ζ, e a frequência natural não amortecida, ωn, de (2.3) são

determinados por:

ζ =

(
kp,i +Rs

2Ls

)√
Ls
ki,i

(2.4)
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e

ωn =

√
ki,i
Ls
. (2.5)

Isolando os ganhos do controlador PI-SRF em (2.4) e (2.5), pode-se escrever:

kp,i = 2ζωnLs −Rs (2.6)

e

ki,i = Lsω
2
n. (2.7)

Baseados nesses parâmetros, podem-se estabelecer critérios para a escolha do coe-

ficiente de amortecimento (ζ) e frequência natural não amortecida (ωn). A frequência

natural não amortecida normalmente tem o seu valor próximo, porém inferior, ao da

frequência de corte do sistema em malha fechada.

Para a sintonia de controladores aplicados a conversores eletrônicos, a frequência

de corte máxima é limitada pela frequência de comutação do conversor. Para rejeitar as

perturbações provenientes da comutação dos interruptores, garantindo sua estabilidade

para grandes sinais, a frequência de corte máxima deve ser limitada a 1/10 da frequência

de comutação (MITCHELL & MAMMANO, 2001), (LYNCH, 2006–2007).

No intuito de verificar a capacidade de śıntese de correntes do controlador PI-SRF

em velocidades de operação próximas à nominal, foram realizadas simulações cujos

parâmetros do inversor e do motor são apresentados na Tabela 1. O software utilizado

para simulação foi o PSIM R© da empresa Power Sim Tech.

Tabela 1: Parâmetros de Simulação: Inversor e Motor.

Parâmetros Valor

Frequência de comutação (fs) 50 kHz
Frequência de amostragem 25 kHz
Tensão do Barramento CC (VCC) 48 V
Indutância do motor por fase (Ls) 14,8 µH
Resistência do motor por fase (Rs) 6,2 mΩ
Número de Polos do motor 8
Velocidade Nominal do motor 3532 rpm

Para que o controlador consiga sintetizar o maior número de componentes harmôni-

cas das correntes e com atenuação das componentes harmônicas de comutação devido a
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elevada ondulação de corrente, a frequência de corte do sistema compensado foi definida

como:

fc =
fs
20
, (2.8)

onde fs a frequência de comutação do conversor eletrônico de potência e fc a frequência

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

Para garantir um compromisso entre desempenho satisfatório com o mı́nimo de

sobrelevação, foi escolhido ζ = 0,7. Substituindo Ls e Rs da Tabela 1, bem como ζ e

ωn ≈ 2πfc 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 operação do motor para uma velocidade de operação próxima à

nominal, foi aplicada uma referência de corrente de 120 A. Na Figura 11 (a), (b),

(c) e (d) são exibidos resultados de simulação 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 referência

e sintetizada, além de baixa rastreabilidade da corrente de referência para a corrente

de eixo em quadratura. A simulação mostra que, em velocidades próximas à nominal,

o sistema de controle não foi capaz de rastrear a corrente nos instantes em que a

referência de corrente é nula (Figura 11(c)). Na Figura 12 é exibido o espectro de

frequência da corrente da fase “a” para uma corrente de referência de 120 A. Como é

posśıvel observar, as harmônicas de corrente não são rastreadas pelo controlador com

erro nulo.

O controlador PI-SRF possui frequência 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 frequência de corte da função de transferência de malha aberta

seja grande o suficiente para que o inversor sintetize as componentes harmônicas de-

sejadas na velocidade nominal do motor (VALLE, 2013). Contudo, a escolha de um

ganho proporcional elevado pode forçar a saturação da tensão de sáıda do inversor.

Uma largura de banda elevada pode resultar em indesejáveis erros de wind-up devido a

limitações práticas como uma tensão do barramento CC finita (RODRIGUEZ & EMADI,

2006). No entanto, uma baixa frequência de corte implicará em uma corrente com

baixa repetibilidade das harmônicas de corrente em velocidades de operação elevadas.
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Figura 11: Resultados de simulação do controlador PI-SRF (I∗p = 120 A), correntes
sintetizadas (linha cont́ınua) e de referência (linha tracejada) para fc = fs/20: (a)
corrente de eixo direto, (b) corrente de eixo de quadratura, (c) corrente na fase “a” e
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Uma posśıvel solução para a frequência de corte fixa do controlador PI-SRF é o

controlador proporcional–integral com integradores em múltiplos sistemas de referência

śıncronos rotativos (PI controller with multiple rotating synchronous reference frame

integrators) (PI-MRI), sendo este investigado na próxima seção.

2.2.3.2 CONTROLADOR PI-MRI

Com objetivo de compensar algumas componentes harmônicas previamente sele-

cionadas, independente da velocidade de operação da máquina, 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 potência

(BOJRUP et al., 1999).

Na Figura 13 é exibida a estrutura do controlador PI-MRI que consiste em aplicar

várias transformações de Park nos sinais de erro entre as correntes de referência e as

correntes sintetizadas pelo conversor. O erro de corrente εdq passa por um controlador

PI idêntico ao discutido na seção anterior. Porém, existem duas transformações e um

integrador para cada frequência que se deseja compensar. Como é posśıvel verificar,

este algoritmo de frequência seletiva requer múltiplas transformações para compensação

das harmônicas de interesse. Esta técnica de controle tem como vantagem a estrutura

modular, permitindo acrescentar ou retirar blocos de programação conforme a quan-

tidade de harmônicos que se deseja compensar. No entanto, múltiplas transformações

implicam em maior esforço computacional (GHETTI et al., 2010).

εd

εq

,i ik

s

,p ik

6je 6je 

εdq

6je  6je 

12je 12je 

12je 12je 

udq

ud

uq

6 ,i ik

s



6 ,i ik

s



12 ,i ik

s



12 ,i ik

s



Figura 13: Diagrama de blocos do controlador PI-MRI.
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De maneira a reduzir o esforço computacional, devem-se escolher quais componentes

harmônicas de corrente devem ser compensadas sem gerar significativas ondulações de

potência e, consequentemente, no conjugado do motor.

Considerando a compensação das harmônicas de corrente para as componentes

5a, 7a, 11a e 13a ordens no sistema de coordenadas naturais, há uma ondulação de

potência de aproximadamente 1% (VALLE, 2013). Desta forma, foram compensadas as

harmônicas das correntes para componentes não nulas até a 13a harmônica de corrente.

Os resultados de simulação referentes a essa compensação são apresentados na

sequência e foram realizados utilizando os dados do motor e inversor já apresentados

na Tabela 1.

Na Tabela 2 são exibidos os ganhos dos controladores PI-MRI das correntes. Foi

estabelecido um coeficiente de amortecimento para a componente fundamental de 0,7,

com uma frequência natural não amortecida de ωn = 10× 2πfe,nominal, sendo fe,nominal

a frequência elétrica do motor operando em velocidade nominal. Para as demais

componentes harmônicas foi estabelecida uma frequência natural não amortecida de

ωn = 3× 2πfe,nominal.

Tabela 2: Ganhos do Controlador PI-MRI.

Parâmetros Valor

kp,i 0,3003 V/A
ki,i 3239,51 V/A · s
ki6+,i 291,56 V/A · s
ki6−,i 291,56 V/A · s
ki12+,i 291,56 V/A · s
ki12−,i 291,56 V/A · s

Na Figura 14(a), (b), (c) e (d) são exibidos os resultados de simulação da corrente

de eixo direto, corrente de eixo de quadratura, corrente na fase “a” e velocidade de ope-

ração do motor, respectivamente, para uma corrente de referência de 120 A. Apesar

das oscilações em torno da corrente de referência, as componentes harmônicas compen-

sadas apresentam erro nulo, conforme é posśıvel observar pelo espectro de frequência

da corrente na fase “a” apresentado na Figura 15. Os valores das magnitudes das cor-

rentes de referência e sintetizadas pelo controlador para a fundamental e componentes

harmônicas de 5a, 7a, 11a e 13a ordem estão praticamente sobrepostas. No entanto,

este controlador não é capaz de rejeitar algumas componentes de ordem par, além de

possuir uma elevada ondulação de corrente devido ao número limitado de componen-

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

próxima a 3.000 rpm.
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Figura 14: Resultado de simulação do controlador PI-MRI (I∗p = 120 A), correntes
sintetizadas (linha cont́ınua) e de referência (linha tracejada): (a) corrente de eixo
direto, (b) corrente de eixo de quadratura, (c) corrente na fase “a” e (d) velocidade de
operação do motor.

O controlador PI-MRI, conforme esperado, realizou a compensação das correntes

fundamental e das harmônicas de interesse próximo à velocidade de operação nominal

com erro nulo. O aumento do número de harmônicas a serem compensadas implica no

aumento do número de transformações de coordenadas. Este processo requer um maior

esforço computacional, que por sua vez, pode limitar a frequência de amostragem e

inviabilizar a implementação do controlador em altas frequências de amostragem. Além

disso, o atraso introduzido pelo tempo de amostragem do controlador pode instabilizar

o sistema quando componentes harmônicas de ordem mais elevada são compensadas

(LIMONGI et al., 2009).

Controladores preditivos, em função da rápida resposta, se tornam atrativos para

a śıntese das correntes do motor BLDC e sendo apresentados na próxima seção.
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Figura 15: Espectro de frequência da corrente na fase “a” (linha cont́ınua) e de referên-
cia (linha tracejada) sintetizadas pelo controlador PI-MRI para velocidade de operação
próxima a 3000 rpm.

2.2.4 CONTROLADORES PREDITIVOS

As primeiras aplicações de controladores preditivos foram em sistemas dinâmicos

lentos, como em processos qúımicos e refinarias de petróleo (MOHAMED et al., 2011).

Os avanços no campo da microeletrônica, desenvolvendo processadores de alto desem-

penho e baixo custo, aliado com o desempenho superior dos controladores preditivos,

tem aberto possibilidades para aplicações em sistemas com dinâmica rápida, como em

controle de conversores eletrônicos de potência (RODRIGUEZ & CORTES, 2012).

Controladores preditivos possuem rápida resposta dinâmica, 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 função disso, são

adequados para aplicações em VSI em que é necessário rastrear sinais de referência que

variem rapidamente, como em filtro ativo de potência e no acionamento de máquinas

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

Em acionamento de máquinas com velocidade variável, estes controladores são utili-

zados para eliminar o erro da corrente no menor tempo posśıvel. No controle preditivo,

a variável de controle é calculada para os peŕıodos posteriores ao atual, de forma que o

erro se torne nulo após um determinado número de amostras. Controladores preditivos

de corrente podem ser classificados em três grandes classes:
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(i) controle preditivo direto (direct predictive control) (DPC): o compor-

tamento futuro da corrente para cada estado posśıvel dos interruptores do inversor é

calculado. Através da função custo é determinado o melhor estado para os interrupto-

res de maneira a minimizar o erro. Desta forma é necessário calcular a função custo

para cada estado posśıvel dos interruptores do inversor a fim de obter o melhor estado

posśıvel dos interruptores. Devido ao número de estados posśıveis dos interruptores

ser finito, esta técnica também é conhecida como Finite Control Set Model Predictive

Control (ARASHLOO et al., 2015).

(ii) controle preditivo de duas configurações (two-configuration predic-

tive control) (2PC): nesta categoria, para minimizar o erro, é realizada uma com-

binação 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).

(iii) controlador PWM preditivo (PWM predictive control) (PPC) ou

Dead-beat : esta técnica de controle consiste em calcular a ação de controle no instante

atual, de forma que a corrente real atinja o valor de referência após um peŕıodo de

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

O DPC e 2PC apresentam uma distribuição das componentes harmônicas de cor-

rente em uma ampla faixa de frequências, principalmente em baixas frequências. O

PPC possui componentes harmônicas concentradas na frequência de amostragem e em

suas múltiplas, devido à presença do modulador em sua estrutura. Além disso, o PPC

apresenta a resposta mais rápida entre estes três controladores. Entretanto, devido

às não idealidades não modeladas do inversor, o PPC apresenta maior sensibilidade a

parâmetros não modelados, ocasionando maior erro de estado estacionário entre estas

três técnicas (MOREL et al., 2009).

Como o comportamento futuro da variável a ser controlada é baseado no modelo

do sistema, estas técnicas de controle preditivo se tornam senśıveis às incertezas não

modeladas (SANCHEZ et al., 2013), (EMADI et al., 2009), (RODRIGUEZ & CORTES, 2012).

Além disso, o seu desempenho fica comprometido na presença de perturbações impre-

viśıveis e tempo morto, uma vez que não há nenhuma ação integral nesta estrutura de

controle (MATTAVELLI, 2005). Outra desvantagem deste controle é o atraso inerente ao

tempo necessário para o cálculo da ação de controle (BUSO; MALESANI & MATTAVELLI,

1998).

São propostas diversas melhorias no intuito de mitigar ou suprimir as limitações

descritas em diversas aplicações. A redução do tempo necessário ao cálculo da ação 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 compensação do atraso inerente ao cálculo da ação de controle é

adicionada à lei de controle. Em (SUMMERS & BETZ, 2004) é realizada a compensação

da tensão de sáıda devido ao tempo morto necessário para a comutação segura dos

interruptores de potência do VSI. Outras melhorias são baseadas em observadores

ou estimadores para compensar incertezas na planta, rejeição a distúrbios e atrasos

computacionais (LEE et al., 2012), (GUZINSKI & ABU-RUB, 2013), (SONG; XIA & LIU,

2013), (MATTAVELLI, 2005).

Para limitar a frequência de comutação dentro de uma banda estreita, Cortés et al.

(2008b) propõem um DPC que incorpora um filtro rejeita faixa à função custo. Apesar

de limitar a frequência de comutação, a escolha de uma banda de passagem próxima da

frequência de amostragem não é posśıvel, uma vez que a frequência de corte do filtro

rejeita faixa se torna limitada, no máximo, à metade da frequência de amostragem

(teorema da amostragem). Por este motivo a frequência de comutação fica restrita a

baixos valores, aumentando a ondulação de corrente.

Controladores preditivos aplicados a motores BLDC são encontrados na literatura.

Em (ARASHLOO et al., 2015) as correntes de um motor BLDC pentafásico são contro-

ladas por controladores preditivos no sistema de coordenadas śıncrono. O desempenho

do controlador é avaliado sob condições de falha do motor. Em (BERENDSEN; CHAM-

PENOIS & BOLOPION, 1993) um termo preditivo é adicionado à corrente de referência

no intuito de reduzir afundamentos da corrente do motor BLDC. Em (GATTO et al.,

2006) e (LI & CHENG, 2010) o DPC tem como função custo minimizar as perdas por

efeito Joule e erro nas correntes, respectivamente. Em (DARBA et al., 2016) é proposto

um controlador preditivo utilizando função custo para minimizar erro de velocidade

do motor BLDC em um sistema de baixa inércia. Entretanto, a corrente sintetizada

é deteriorada uma vez que a função custo prioriza o controle de velocidade. Em (XIA;

WANG & SHI, 2013) o DPC é utilizado para reduzir ondulações no conjugado nos ins-

tantes de transição de condução de duas fases do motor BLDC. Mesmo apresentando

bons resultados, o DPC possui elevado esforço computacional quando comparado ao

PPC, já que uma função custo deve ser minimizada considerando os estados posśıveis

a serem assumidos pelos interruptores. Além disso, nas aplicações citadas, o valor da

indutância do motor BLDC não é baixa (> 100 µH), não sendo necessárias elevadas

frequências de comutação ou algoritmos de baixo esforço computacional.

Song e Choy (2004) propõem um controlador PPC para reduzir ondulação no conju-

gado do motor BLDC, não sendo realizadas compensações de parâmetros do conversor.
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Em (NA et al., 2011) controladores preditivos são aplicados no controle das correntes das

fontes de energia elétrica embarcadas em um véıculo elétrico incluindo o acionamento

de um motor BLDC utilizando o PPC. A compensação do erro em regime permanente

das correntes do motor é feita adicionando ao sinal das correntes de referência um

termo integral proporcional ao erro, afetando o comportamento dinâmico da corrente

do motor devido ao elevado ganho integral.

Dentre os controladores preditivos, o PPC é uma solução atrativa devido à sua

rápida resposta (MOREL et al., 2009), simples implementação e baixo esforço computa-

cional (FISCHER et al., 2014), permitindo elevar a frequência de amostragem e comuta-

ção do conversor. Estes controladores têm sido bastante estudados na literatura, ainda

assim, uma investigação mais detalhada deve ser feita considerando efeitos como atra-

sos na amostragem e no disparo dos semicondutores de potência, 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 não-idealidades não

são consideradas no modelo. Alguns desses efeitos se tornam mais significativos no

controle da corrente devido aos baixos valores de indutâncias do motor e baixa tensão

do barramento CC.

2.3 SUMÁRIO

Neste caṕıtulo 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 conteúdo harmônico fazendo

com que haja uma degradação na śıntese das correntes quando controladores PI e

PI-SRF são utilizados, principalmente em velocidades de operação próximas à nominal.

O controlador PI-MRI apresentou erro em regime nulo para as frequências compensa-

das, entretanto o esforço computacional necessário para as várias transformações de

coordenadas limita a frequência de amostragem deste controlador.

Entre os controladores preditivos de corrente o PPC possui a resposta mais rápida.

Por não utilizar função custo o PPC possui baixo esforço computacional, além de

simples implementação. Desta forma o PPC se apresenta como um candidato promissor

para a śıntese das correntes do motor BLDC. Contudo, este controlador apresenta

sensibilidade a incertezas não modeladas, devendo ser investigadas formas de mitigar

o erro em estado estacionário. Pelo exposto, neste trabalho o controlador preditivo

PPC é investigado para a śıntese das correntes de um motor BLDC. Devido à baixa
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indutância do motor, três diferentes estratégias PWM são investigadas e comparadas,

sendo elas: bipolar, unipolar śıncrona e unipolar, utilizando o controlador preditivo no

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

Neste caṕıtulo o controlador preditivo é descrito e leis de controle são obtidas para

três estratégias PWM, sendo elas: bipolar, unipolar śıncrona e unipolar. A principal

contribuição deste caṕıtulo é mostrar que, utilizando a estratégia de comutação ade-

quada com uma lei de controle preditiva no acionamento de um motor BLDC de baixa

indutância é posśıvel reduzir a ondulação de corrente no motor, sem a necessidade de

adicionar filtros ou conversores de múltiplos estágios, permitindo o uso de IGBT ao

reduzir a frequência de comutação.

Inicialmente, o prinćıpio básico de funcionamento do controlador preditivo de cor-

rente é explicado através do conversor CC/CC com carga tipo fonte de tensão constante.

Posteriormente o controlador preditivo é aplicado à malha de controle das correntes

do motor BLDC para as três estratégias PWM. A ondulação de corrente é discutida e

comparada para as três técnicas.

3.1 FUNDAMENTOS DO CONTROLADOR DIGITAL PREDITIVO
DE CORRENTE

O prinćıpio 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, V1 e V2 são as tensões nos terminais do

conversor e da carga, respectivamente, enquanto iL é a corrente que flui pelo indutor de

sáıda do conversor. Os braços do conversor são comutados de maneira complementar.

Nas Figuras 17(a), (b), (c) e (d) são mostradas as formas de onda da tensão de

controle, sinal PWM dos interruptores do conversor, tensão nos terminais de sáıda do

conversor e corrente de sáıda, respectivamente.

Na Figura 17, a corrente de referência i∗L é variada em degrau antes do instante

kTs. A tensão de controle vc define a razão ćıclica para o disparo dos semicondutores

de potência. As tensões 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 tensão
constante.
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Figura 17: Formas de onda do controle preditivo de corrente: (a) contador de sincro-
nização da amostragem/PWM e tensão de controle; (b) sinal de disparo dos interrup-
tores; (c) tensão nos terminais de sáıda do conversor e (d) corrente real e amostrada
do indutor.
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indutor, são 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 iL > 0, pode-se escrever

a seguinte equação a diferenças para o conversor da Figura 16 (CHEN et al., 2003),

(DAMASCENO; BRAGA & BARBOSA, 2007):

iL [k + 1] = iL [k] + r1d [k]Ts + r2 (1− d [k])Ts, (3.1)

onde iL[k+1] e iL [k] são as correntes pelo indutor de interface, amostradas nos instantes

(k + 1)Ts e kTs, respectivamente; r1 e r2 são as taxas de subida e descida da forma de

onda da corrente pelo indutor de sáıda, respectivamente; Ts é o peŕıodo de amostragem;

d [k] é a razão ćıclica durante o peŕıodo compreendido entre kTs e (k + 1)Ts e L é a

indutância do filtro do conversor. Sendo:

r1 =
V1[k]− V2[k]

L
=

+VCC [k]− VBB[k]

L
(3.2)

e

r2 =
V1[k]− V2[k]

L
=
−VCC [k]− VBB[k]

L
. (3.3)

Usando (3.2) e (3.3), e fazendo iL [k + 1] = i∗L, pode-se reescrever (3.1) isolando

d [k]:

d [k] =
1

2
+

L fs
2VCC [k]

(i∗L − iL [k]) +
VBB[k]

2VCC [k]
, (3.4)

onde i∗L é a corrente de referência que o conversor deve rastrear nos terminais de sáıda,

fs = 1/Ts é a frequência de amostragem do controlador digital preditivo e VCC [k] e

VBB[k] são a tensão do barramento CC e tensão nos terminais da bateria amostradas

no instante kTs, respectivamente.

A análise de (3.4) mostra que a razão ćıclica d [k] é calculada no instante kTs

de maneira que a corrente iL seja igual à corrente de referência i∗L em (k + 1)Ts.

Assim, a ação de controle (3.4) garante que a corrente de referência seja rastreada com

um peŕıodo de amostragem de atraso. Os coeficientes dessa equação são calculados

substituindo os parâmetros da planta em (3.4).
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O fato de usar uma frequência de amostragem igual à frequência de comutação

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 esquemático do acionamento do motor BLDC

utilizando um VSI trifásico. As tensões ea, eb e ec representam as tensões por fase da

FEM enquanto Rs e Ls são a resistência e indutância por fase dos enrolamentos do

motor BLDC, respectivamente. O ponto médio entre as células da bateria “o” é um

ponto fict́ıcio usado aqui simplesmente para facilitar a análise do circuito. Na prática

este terminal não é utilizado. As linhas em destaque da Figura 18(a) indicam as fases

do VSI que irão conduzir correntes não nulas durante a operação dentro do retângulo

destacado na Figura 18(b). Como é posśıvel observar, as fases “a” e “b” estão em

condução, ao passo que a fase “c” permanece com corrente nula. Deslocando π/3 rad

para a direta o retângulo da Figura 18(b) observa-se que, novamente, apenas duas

fases irão conduzir correntes não nulas (fases “a” e “c”) enquanto a terceira fase (fase

“b”) terá corrente nula. Em velocidade de operação constante, nota-se que quando as

correntes são não nulas nas fases ativas, a FEM é constante nestas fases (Figura 18(b)).

Desta forma, o inversor trifásico opera como um conversor CC-CC em ponte completa

tendo como carga uma fonte de tensão, porém com alternância de fases a cada π/3 rad.

Devido a semelhança é posśıvel utilizar técnicas de controle aplicadas a conversores

CC-CC, como a discutida na seção anterior.

Além da simplicidade dos sensores de posição utilizados, outra vantagem é rela-

cionada ao projeto do controlador do motor BLDC. Como durante cada intervalo

de π/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 condução a segunda fase

em condução é também controlada. Assim, não são necessários três controladores de

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

Ip =
1

2
(|ia|+ |ib|+ |ic|) , (3.5)

onde Ip é a magnitude da “pseudo” corrente sintetizada pelo VSI. Configurações seme-

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

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 responsável por

determinar quais braços do VSI estarão ativos a cada setor de π/3 rad.

Tendo em mente a operação do motor dentro do setor destacado na Figura 18(b),

foram utilizadas três estratégias PWM para controlar a tensão e corrente de sáıda do

VSI, sendo elas: bipolar, unipolar śıncrona e unipolar. Estas estratégias PWM são

investigadas nas próximas seções.

3.3 CONTROLADOR PREDITIVO UTILIZANDO A ESTRATÉGIA
PWM BIPOLAR

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

tos do motor utilizado estas foram assumidas como despreźıveis, ou seja, Rs << 2πfsLs.



66

|x|

|x|

|x|

1

2

3f VSI

ia

ib

ic

Motor BLDC

+

+
+

-

- ic

ia

ib

Ip

Ip
*

S
el

e
to

r 
d

e 

fa
se

Comparador

Sinais dos 
sensores Hall

Portadora 

triangular

nrpm Krpm

E

Controlador 
de Corrente

S 

S 

Figura 19: Diagrama de blocos do controle da “pseudo” corrente do motor BLDC.

Foi considerado que a tensão do barramento CC e FEM não 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 S1 e S3

(Figura 20(b)), de forma a comutar os braços do conversor de maneira complementar.

A análise da forma de onda da tensão de sáıda (Figura 20(c)) mostra que vab é comutado

entre +VCC e −VCC com frequência de fs = (1/Ts). A Figura 20(d) mostra a forma

de onda da “pseudo” corrente sintetizada pelo conversor VSI. A “pseudo” corrente Ip

e a tensão do barramento são amostradas sempre que a forma de onda do contador

crescente/decrescente atinge o valor mı́nimo, ou seja, nos instantes kTs, (k+ 1)Ts, (k+

2)Ts,....

Observando a Figura 20(d) é posśıvel determinar a corrente no instante futuro

(Ip[k+1]) a partir do valor da corrente no instante atual (Ip[k]) e das taxas de subida e

descida da corrente (r1b e r2b), ponderadas pelo tempo de permanência em cada estado,

durante o intervalo kTs e (k + 1)Ts. Desta forma, pode-se escrever a seguinte relação

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

Ip [k + 1] = Ip [k] + r1bd [k]
Ts
2

+ r2b (1− d [k])Ts + r1bd [k]
Ts
2
, (3.6)

onde r1b e r2b são as derivadas de subida e descida da corrente Ip, respectivamente, sendo

o subscrito “b” referente à estratégia PWM bipolar; Ts é o peŕıodo de amostragem; d [k]
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é a razão ćıclica durante o peŕıodo compreendido entre kTs e (k + 1)Ts.

kTs (k+1) Ts

r1b

Ip[k] Ip[k+1]

S1

S3

m
vtri

t

t

t

t

d[k]Ts/2

C
o

n
ta

d
o

r 
C

re
sc

en
te

/
D

ec
re

sc
en

te
C

o
rr

en
te

v a
b

S
in

ai
s 

d
e 

P
W

M

+Vcc

-Vcc

Ip
*

ia

r2b

t

(1-d[k])Ts

d[k]Ts/2

d[k]Ts/2 d[k]Ts/2

r1b

(a)

kTs (k+1) Ts

r1b

Ip[k] Ip[k+1]

S1

S3

m
vtri

t

t

t

t

d[k]Ts/2

C
o
n
ta

d
o
r 

C
re

sc
en

te
/

D
ec

re
sc

en
te

C
o
rr

en
te

v a
b

S
in

ai
s 

d
e 

d
is

p
ar

o

+Vcc

-Vcc

Ip
*

ia

r2b

t

(1-d[k])Ts

d[k]Ts/2

d[k]Ts/2 d[k]Ts/2

r1b

(b)

kTs (k+1) Ts

r1b

Ip[k] Ip[k+1]

S1

S3

m
vtri

t

t

t

t

d[k]Ts/2

C
o
n
ta

to
r 

C
re

sc
e
n
te

/
d

ec
re

sc
en

te
C

o
rr

en
te

v a
b

S
in

ai
s 

d
e 

P
W

M

+Vcc

-Vcc

Ip
*

ia

r2b

t

(1-d[k])Ts

d[k]Ts/2

d[k]Ts/2 d[k]Ts/2

r1b

(c)

kTs (k+1) Ts

r1b

Ip[k] Ip[k+1]

S1

S3

m
vtri

t

t

t

t

d[k]Ts/2

C
o
n
ta

to
r 

C
re

sc
e
n
te

/
d

ec
re

sc
en

te
C

o
rr

en
te

v a
b

S
in

ai
s 

d
e 

P
W

M

+Vdc

-Vdc

Ip
*

Ip

r2b

t

(1-d[k])Ts

d[k]Ts/2

d[k]Ts/2 d[k]Ts/2

r1b

(d)

Figura 20: Formas de onda da estratégia PWM bipolar: (a) sinal modulante e porta-
dora triangular, (b) sinais de disparo (S1 e S3), (c) tensão de sáıda do VSI entre os
terminais “ab” (vab), (d) “pseudo” corrente sintetizada (Ip).

Desprezando o efeito das resistências dos enrolamentos do motor (Rs << 2πfsLs),

pode-se obter facilmente as derivadas de subida:

r1b =
vab[k]− eab[k]

2Ls
=

+VCC [k]− E[k]

2Ls
, (3.7)

e descida da corrente:
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r2b =
vab[k]− eab[k]

2Ls
=
−VCC [k]− E[k]

2Ls
, (3.8)

sendo eab = E a FEM de linha entre as fases “a” e “b”, e Ls a indutância por fase do

motor.

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

d [k] =
1

2
+

Lsfs
VCC [k]

(
I∗p − Ip [k]

)
+

E[k]

2VCC [k]
, (3.9)

onde I∗p = Ip [k + 1] é a corrente de referência que deve ser rastreada no instante futuro

(k + 1)Ts, fs = 1/Ts é a frequência de comutação do conversor, VCC [k] é a tensão do

barramento CC amostrada no instante kTs e E[k] é a FEM de linha estimada para o

instante kTs.

As tensões nos terminais de sáıda do conversor podem ser calculadas por:


vao = S1

VCC [k]

2
− S4

VCC [k]

2

vbo = S3
VCC [k]

2
− S6

VCC [k]

2

, (3.10)

em que vao e vbo são as tensões nos terminais de sáıda “a” e “b”, respectivamente,

medidas em relação ao ponto médio da bateria, “o”; S1, S4, S3 e S6, indicados na

Figura 18(a), são os padrões de comutação dos interruptores. Como dito anteriormente,

os braços do conversor são comutados de maneira complementar. Então, substituindo

os padrões de comutação S1 = d[k], S4 = 1− d[k], S3 = 1− d[k] e S6 = d[k] em (3.10)

e calculando vab = vao − vbo obtém-se:

vab = m[k]VCC [k], (3.11)

sendo m[k] = 2d[k] − 1 a variável que relaciona a ação de controle com a tensão de

sáıda.

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

m [k] =

(
2Lsfs
VCC [k]

)(
I∗p − Ip [k]

)
+

(
E[k]

VCC [k]

)
, (3.12)
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onde m [k] é o ı́ndice de modulação da estratégia PWM bipolar o qual irá variar entre

−1 ≤ m[k] ≤ 1.

O ı́ndice de modulação m [k] é a ação de controle calculada pelo controlador predi-

tivo no instante kTs que deve ser enviado ao modulador do VSI para forçar a corrente

Ip [k] a rastrear a corrente de referência I∗p no próximo peŕıodo de amostragem (k+1)Ts.

Em muitas aplicações práticas nem sempre é posśıvel amostrar, calcular e atuar tão

rápido como mostrado na Figura 20. Para contornar esta limitação, pode-se aplicar

(3.6) em dois peŕıodos consecutivos. Assim, aplicando um avanço de uma amostra em

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

Ip [k + 1] = Ip [k + 2]− r1bd [k + 1]
Ts
2
− r2b (1− d [k + 1])Ts − r1bd [k + 1]

Ts
2
. (3.13)

Substituindo Ip [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

em:

m [k + 1] =
2Lsfs
VCC [k]

(
I∗p − Ip[k]

)
−m[k] +

2E[k]

VCC [k]
, (3.14)

onde I∗p = Ip [k + 2] é a nova referência de corrente e m[k+ 1] é o ı́ndice de modulação

a ser aplicado no instante futuro entre o peŕıodo (k + 1)Ts e (k + 2)Ts. Assim, (3.14)

retorna o ı́ndice de modulação aplicado no instante (k + 1)Ts, a fim de que a corrente

sintetizada pelo VSI rastreie o sinal de referência após dois peŕıodos de amostragem.

3.4 CONTROLADOR PREDITIVO UTILIZANDO A ESTRATÉGIA
PWM UNIPOLAR SÍNCRONA

O nome da estratégia unipolar śıncrona está sendo usado neste trabalho para dife-

renciar a estratégia PWM onde um braço do conversor é comutado em baixa frequência)

enquanto o outro braço é comutado em alta frequência. O terceiro braço do conversor

é mantido em repouso. Há uma alternância entre os braços ativos a cada π/3 rad

conforme é posśıvel verificar na Figura 21.

Na Figura 22 são exibidas as formas de onda da estratégia PWM unipolar śıncrona

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

tângulo 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 śıncrona: (a) correntes trifá-
sicas, (b) sinais de disparo (S1, S3; S3, S6 e S5, S2).

(Figura 22(a)), gerando o sinal de disparo PWM do interruptor S1 (Figura 22(b)). O

interruptor S3 está desligado e S6 está em condução (Figura 18(b)) permitindo o fluxo

negativo da corrente na fase “b”. O braço do conversor relativo a fase “a” comuta na

frequência da portadora triangular, enquanto que a fase “b” comuta em uma frequência

mais baixa, “sincronizada” com a corrente do motor (dáı o nome adotado neste traba-

lho, unipolar śıncrona). Esta estratégia de comutação foi utilizada em (MATTOS et al.,

2015). Assim, a amplitude da corrente Ip é controlada pela fase que está comutando na

frequência da portadora triangular. Deslocando em π/3 rad para a direita o retângulo

da Figura 18(b), a fase“b”deixa de conduzir e a fase“c”entra em condução, permitindo

o fluxo negativo da corrente pela fase “c”, ao passo que a fase “a” continua a comutar

na frequência da portadora triangular. Esta análise pode ser estendida para as demais

seções de duração π/3 rad.

Analisando a forma de onda da tensão nos terminais de sáıda (Figura 22(c))

observa-se que vab é comutada com frequência fs = (1/Ts) entre +VCC e 0. Na

Figura 22(d) é exibida a forma de onda da “pseudo” corrente sintetizada pelo con-

versor VSI. A corrente Ip e a tensão do barramento são amostradas nos instantes

kTs, (k + 1)Ts, (k + 2)Ts,..., ou seja, quando a portadora triangular atinge seu valor

mı́nimo.

A partir da Figura 22(d), é posśıvel obter o valor estimado da corrente no instante
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Figura 22: Formas de onda da estratégia PWM unipolar śıncrona: (a) sinal modulante
e portadora triangular, (b) sinais de disparo (S1 e S3), (c) tensão de sáıda do VSI entre
os terminais “ab” (vab), (d) “pseudo” corrente sintetizada (Ip).

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

permanência em cada estado e a corrente no instante kTs:

Ip [k + 1] = Ip [k] + r1sd [k]
Ts
2

+ r2s (1− d [k])Ts + r1sd [k]
Ts
2
, (3.15)

onde r1s e r2s as derivadas de subida e descida da “pseudo” corrente Ip, o subscrito “s”

se refere a estratégia PWM unipolar śıncrona, d[k] é a razão ćıclica durante o intervalo

kTs e (k + 1)Ts.

Desprezando a resistência do enrolamento, uma vez que Rs � 2πfsLs, pode-se
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obter de forma simplificada as derivadas de subida:

r1s =
vab[k]− eab[k]

2Ls
=

+VCC [k]− E[k]

2Ls
, (3.16)

e descida da corrente:

r2s =
vab[k]− eab[k]

2Ls
= −E[k]

2Ls
. (3.17)

Substituindo (3.16) e (3.17) em (3.15) e isolando d [k], obtém-se:

d [k] =

(
2Lsfs
VCC [k]

)(
I∗p − Ip [k]

)
+

(
E[k]

VCC [k]

)
. (3.18)

A seguir será obtida a relação entre a razão ćıclica (d[k]) e a tensão de sáıda nos

terminais do conversor para a estratégia PWM unipolar śıncrona. As tensões nos

terminais “a” e “b” em relação ao ponto “o” podem ser obtidas substituindo os padrões

de comutação S1 = d[k], S4 = 1− d[k], S3 = 0 e S6 = 1 em (3.10). Observa-se que as

expressões para os interruptores de um mesmo braço do conversor são complementares.

De posse das tensões vao e vbo, é posśıvel obter a expressão que relaciona a tensão vab

com a razão ćıclica dada por:

vab = m[k]VCC [k], (3.19)

onde m[k] = d[k].

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

m [k] =

(
2Lsfs
VCC [k]

)(
I∗p − Ip [k]

)
+

(
E[k]

VCC [k]

)
. (3.20)

No intuito de contornar limitações práticas como o tempo necessário à amostragem,

cálculo e atuação, a equação (3.15) pode ser aplicada em dois peŕıodos consecutivos,

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

m [k + 1] =
2Lsfs
VCC [k]

(
I∗p − Ip[k]

)
−m[k] +

2E[k]

VCC [k]
, (3.21)

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

(k + 1)Ts e (k + 2)Ts; I
∗
p = Ip [k + 2] é a corrente de referência. Desta maneira, a lei
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de controle (3.21) calcula o ı́ndice de modulação a ser aplicando no instante (k + 1)Ts

a fim de que a corrente sintetizada pelo VSI rastreie no instante (k + 2)Ts o sinal de

referência. Assim, são necessários dois ciclos de amostragem para a convergência da

corrente ao valor de referência.

3.5 CONTROLADOR PREDITIVO UTILIZANDO A ESTRATÉGIA
PWM UNIPOLAR

Diferentemente das estratégias PWM anteriores descritas, o padrão de comutação

unipolar usa duas portadoras triangulares, defasadas de π rad entre si, para gerar os

sinais de disparo S1 e S3 como mostrado na Figura 23(a) e (b). Cada braço do conversor

é controlado por um contador crescente/decrescente e diferentemente da estratégia

PWM bipolar a tensão de sáıda vab é comutada entre +VCC e 0 (Figura 23(c)). A

comparação das tensões de sáıda e das correntes da Figura 23 com as Figuras 20 e

22 mostra que a frequência de comutação equivalente da estratégia PWM unipolar é

duas vezes superior à frequência de comutação equivalente da estratégia PWM bipolar

e unipolar śıncrona. Isto implica em uma redução na ondulação de corrente, para uma

mesma frequência de comutação dos interruptores.

A partir da Figura 23(d) é posśıvel obter a equação da corrente no instante futuro

(k + 1)Ts a partir do instante kTs, dada por:

Ip [k + 1] = Ip [k] + 2

{
r2u (1− d [k])

Ts
2

+ r1u (2d [k]− 1)
Ts
2

+ r2u (1− d [k])
Ts
2

}
.

(3.22)

A derivada da corrente de subida para estratégia PWM unipolar é a mesma da

bipolar e unipolar śıncrona:

r1u =
vab[k]− eab[k]

2Ls
=

+VCC [k]− E[k]

2Ls
, (3.23)

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

r2u =
vab[k]− eab[k]

2Ls
= −E[k]

2Ls
, (3.24)

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

estratégia PWM unipolar.

As tensões nos terminais “a” e “b” a partir do referencial “o” da Figura 18(a) podem
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Figura 23: Formas de onda do padrão PWM unipolar: (a) sinal modulante e portadora
triangular, (b) sinais de disparo (S1 e S3), (c) tensão de sáıda do VSI entre os terminais
“ab” (vab), (d) “pseudo” corrente sintetizada (Ip).

ser calculadas por (3.10), substituindo os padrões de comutação S1 = d[k], S4 = 1−d[k],

S3 = 1 − d[k] e S6 = d[k]. De posse destas tensões é posśıvel obter a tensão vab =

vao − vbo:

vab = m[k]VCC [k], (3.25)

sendo m[k] = 2d[k] − 1 a variável que relaciona a ação de controle com a tensão de

sáıda.

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

(
2Lsfs
VCC [k]

)(
I∗p − Ip [k]

)
+

(
E[k]

VCC [k]

)
, (3.26)

onde m[k] é o ı́ndice de modulação para a estratégia PWM unipolar, I∗p = Ip[k + 1] é

a corrente de referência que será rastreada com um atraso de amostragem.

Entretanto, amostragem, processamento e atuação não são instantâneos como exi-

bido na Figura 23. Para contornar esta limitação, a equação (3.22) pode ser aplicada

em dois peŕıodos consecutivos, obtendo:

m [k + 1] =
2Lsfs
VCC [k]

(
I∗p − Ip[k]

)
−m[k] +

2E[k]

VCC [k]
, (3.27)

sendo I∗p = Ip [k + 2] a corrente de referência a ser rastreada após dois peŕıodos de

amostragem.

A comparação entre (3.14), (3.21) e (3.27) mostra que as estratégias PWM bipolar,

unipolar śıncrona e unipolar resultam na mesma lei de controle, e assim, possuem es-

forço computacional para os cálculos muito próximos. Entretanto, devido as estratégias

PWM serem diferentes, há uma variação na ondulação de corrente entre os três casos.

Os efeitos das três técnicas de controle sobre a ondulação de corrente são comparados

na próxima seção.

3.6 ANÁLISE DA ONDULAÇÃO DE CORRENTE

Ondulações nas correntes do motor não contribuem efetivamente para a produção

de conjugado, além de aumentar o aquecimento da máquina. Outro fator importante

é que elevadas ondulações de corrente influenciam na seleção dos dispositivos semicon-

dutores que devem suportar maiores correntes de pico.

Na Figura 24 são exibidas as curvas do valor absoluto da ondulação de corrente

em função da razão ćıclica, para o caso em que a FEM é nula. No Apêndice B são

derivadas as equações da ondulação de corrente para as três estratégias PWM descritas

nas seções anteriores. Observa-se que quanto maior a indutância do motor e maior a

frequência de comutação, menor é a ondulação de corrente, enquanto que, quanto maior

a tensão do barramento, maior é a ondulação de corrente. Dada a tensão do barramento

fixa, em motores com baixa indutância, uma forma de reduzir a ondulação de corrente é

aumentar a frequência de comutação. Dispositivos como IGBT não apresentam elevada

frequência de comutação como os transistores de efeito de campo de óxido metálico
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semicondutor (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) (MOSFETs), o que

pode limitar sua aplicação em motores com baixa indutância. Entretanto, utilizando

a estratégia PWM unipolar é posśıvel reduzir a frequência de comutação permitindo o

emprego de IGBT (dispońıveis no laboratório) com ondulações aceitáveis nas correntes.

0.25 0.5 0.75 1

VCCTs
16Ls

VCCTs
8Ls

VCCTs
4Ls

d

|∆Ip|

Bipolar
Unipolar Śıncrona

Unipolar

Figura 24: Ondulação de corrente em função da razão ćıclica d para as estratégias
PWM: bipolar, unipolar śıncrona e unipolar.

A Tabela 3 mostra uma comparação entre as três técnicas considerando frequência

de comutação e máxima ondulação de corrente. A máxima ondulação de corrente

para a estratégia PWM unipolar é 4 vezes menor que a máxima ondulação de corrente

para a estratégia PWM bipolar. Já a estratégia PWM unipolar śıncrona apresenta

metade da máxima ondulação da estratégia PWM bipolar. Observa-se também que a

frequência de comutação equivalente da estratégia PWM unipolar é o dobro das outras

duas estratégias, porém com frequência de comutação de cada braço em 50 kHz.

Tabela 3: Dados comparativos entre as técnicas de comutação.

Estratégia PWM
Frequência de
comutação dos
interruptores

Frequência
de comutação
equivalente

Máxima
ondulação
de corrente

Bipolar 50 kHz 50 kHz VCCTs
4Ls

Unipolar śıncrona 50 kHz 50 kHz 1
2

(
VCCTs

4Ls

)
Unipolar 50 kHz 100 kHz 1

4

(
VCCTs

4Ls

)
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3.7 SUMÁRIO

Neste caṕıtulo foram obtidas as leis de controle preditivas de corrente para o acio-

namento de um motor BLDC de baixa indutância acionados por um conversor VSI

trifásico para três diferentes estratégias de modulação por largura de pulso: bipolar,

unipolar śıncrona e unipolar. Devido à caracteŕıstica deste motor de apenas duas fases

conduzirem a cada intervalo de π/3, foi posśıvel reduzir o número de controladores para

um único controlador de corrente, reduzindo também o esforço computacional para os

cálculos. As leis de controle obtidas apresentaram-se ser de simples implementação e

baixo esforço computacional, por não exigirem elevado número de operações ou funções

trigonométricas que demandem tempo considerável para o processamento.

A ondulação de corrente foi analisada para as três estratégias PWM. A estraté-

gia PWM unipolar apresentou significativa redução na ondulação de corrente quando

comparada com as demais técnicas investigadas, para uma mesma frequência de comu-

tação. Isto permite a redução na frequência de comutação e consequentemente o uso

de IGBT.
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4 ANÁLISE DE ESTABILIDADE

Conforme apresentado no Caṕıtulo 3 o controlador preditivo pode ser usado para

regular as correntes do motor BLDC de forma que a corrente de referência seja rastre-

ada após dois peŕıodos de amostragem. Entretanto, incertezas na medição ou variações

nos parâmetros do motor podem afetar o comportamento da corrente sintetizada pelos

algoritmos de controle, podendo levar o sistema à instabilidade. A principal contribui-

ção deste caṕıtulo é a análise de estabilidade e de erro em regime permanente para o

controlador preditivo de corrente aplicado ao motor BLDC para as estratégias PWM

bipolar, unipolar śıncrona e unipolar ainda não descritas na literatura para este tipo

de motor.

4.1 DISCRETIZAÇÃO DO MOTOR BLDC

Nas próximas seções, a função de transferência em malha fechada do sistema com-

pensado é obtida para ser utilizada para o estudo da análise de estabilidade. Para isso,

se faz necessária a obtenção do modelo discreto do motor BLDC.

Desprezando as harmônicas geradas pelo padrão de comutação do VSI, a seguinte

equação dinâmica pode ser escrita para os braços ativos do circuito da Figura 18(a),

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

d

dt
Ip (t) = −

(
Rs

Ls

)
Ip (t) +

(
1

2Ls

)
(vab (t)− eab (t)) , (4.1)

onde Ip (t) = ia (t) e ib (t) = −ia (t).

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

(4.1), a seguinte representação em espaço de estados é obtida,

Ip [k + 1] = ΦIp [k] + Γ (vab [k]− eab [k]) , (4.2)
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onde

Φ = eATs = e−
Rs
Ls
Ts (4.3)

e

Γ =

∫ tk+1

tk

eA(tk+1−τ)Bdτ =
1− e−Rs

Ls
Ts

2Rs

, (4.4)

sendo A = −Rs/Ls e B = 1/(2Ls).

Substituindo vab [k] = m [k]VCC [k] e eab [k] = E[k] em (4.2) e aplicando a transfor-

mada z obtém-se a função de transferência da corrente,

Ip(z) =
1

2Rs

(
1− e−Rs

Ls
Ts

z − e−Rs
Ls
Ts

)
(M(z)VCC(z)− E(z)) . (4.5)

A Figura 25 exibe uma representação em diagrama de blocos do modelo discreto

do motor obtida a partir de (4.5). A corrente Ip(z) é controlada a partir da ação de

controle M(z), sendo que a FEM (E) é considerada perturbação na malha de controle

da corrente.

E(z)

Ip(z)(1-e-RsTs/Ls)

(z-e-RsTs/Ls)

1

2Rs

M(z)Vcc(z)

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

4.2 ANÁLISE DE ESTABILIDADE DO CONTROLADOR PREDITIVO

As leis de controle para as estratégias PWM bipolar, unipolar śıncrona e unipo-

lar dadas por (3.14), (3.21) e (3.27), respectivamente, são idênticas. O valor médio

das correntes sintetizadas é o mesmo, porém a ondulação de corrente é menor para a

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

M(z) =
1

(z + 1)

{(
2Lcfs
VCC(z)

)(
I∗p (z)− Ip(z)

)
+

(
2Ec(z)

VCC(z)

)}
. (4.6)

O subscrito “c” associado a Lc e Ec em (4.6) são introduzidos aqui para diferenciar

os parâmetros do controlador em relação aos parâmetros do motor. Caso os parâmetros

sejam corretamente obtidos Lc = Ls e Ec = E.

A partir de (4.5) e (4.6) é posśıvel obter uma representação 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 Ec, a seguinte função de transferência em malha

fechada pode ser escrita:

Ip(z)

I∗p (z)
=

Lc

RsTs

(
1− e−RsTs

Ls

)
z2 + z

(
1− e−RsTs

Ls

)
+ Lc

RsTs

(
1− e−RsTs

Ls

)
− e−RsTs

Ls

. (4.7)

Ec(z)

Vcc(z)

E(z)

Ip(z)*

Motor BLDC

Inversor

Ip(z)
2Lc

TsVcc

z-1

Controlador

Atraso de 
processamento

Vcc(z)

2

M(z) (1-e-RsTs/Ls)

(z-e-RsTs/Ls)

1

2Rs

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

Considerando Lc = Ls e Rs → 0, a função de transferência de malha fechada (4.7)

é reduzida a (1/z2). Assim, para uma entrada em degrau na referência, a corrente de

sáıda se torna igual a referência após duas amostragens. Desta forma o PPC pode ser

visto como o caso discreto do controlador por realimentação de estados no qual os polos

compensados são alocados na origem do plano complexo z.

O critério de estabilidade de Jury é usado para verificar os limites da estabilidade

do sistema (ÅSTRÖM & WITTENMARK, 2013; FADALI, 2009). Para um polinômio do

segundo grau na forma:

F (z) = a2z
2 + a1z1 + a0 = 0, an > 0, (4.8)

as ráızes do polinômio caracteŕıstico estarão dentro do circulo unitário e consequen-

temente o sistema será estável caso as seguintes condições sejam satisfeitas (FADALI,

2009):

F (1) > 0 (4.9)

(−1)2F (−1) > 0 (4.10)
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|a0| < a2 (4.11)

Verificando (4.9) para o polinômio caracteŕıstico de (4.7):

12 + 1
(

1− e−RsTs
Ls

)
+

Lc
RsTs

(
1− e−RsTs

Ls

)
− e−RsTs

Ls > 0

e isolando Lc, obtém-se a primeira condição para a estabilidade:

Lc > −2RsTs. (4.12)

Tendo em vista que Rs > 0 e Ts > 0, a condição dada por (4.12) é atendida para

qualquer valor positivo de Lc.

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

(−1)2

[
(−1)2 + (−1)

(
1− e−RsTs

Ls

)
+

Lc
RsTs

(
1− e−RsTs

Ls

)
− e−RsTs

Ls

]
> 0

e isolando Lc, obtém a condição para estabilidade:

Lc > 0. (4.13)

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

do polinômio caracteŕıstico de (4.7) em (4.11), chega-se em:∣∣∣∣ LcRsTs

(
1− e−RsTs

Ls

)
− e−RsTs

Ls

∣∣∣∣ < 1,

e isolando Lc, obtém-se:

Lc < RsTs

(
1 + e−

RsTs
Ls

1− e−RsTs
Ls

)
. (4.14)

Então, para garantir que os polos de (4.7) estejam dentro do circulo unitário, a

seguinte inequação deve ser verificada:

0 < Lc < RsTs

(
1 + e−

RsTs
Ls

1− e−RsTs
Ls

)
. (4.15)

Assumindo que Rs → 0, tem-se que (4.15) é reduzida para 0 < Lc < 2Ls. Esta
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condição implica que o sistema compensado é instável caso o parâmetro Lc exceda

duas vezes o valor da indutância do motor Ls. A função de transferência discreta em

malha fechada (4.7) pode também ser utilizada para investigar como a variação dos

parâmetros do motor Rs e Ls afetam a localização dos polos do sistema compensado.

Erros nos parâmetros medidos ou ainda variações durante a operação do motor

podem levar o projetista a escolher valores imprecisos de Lc para o controlador pre-

ditivo (4.6). As Figura 27 e Figura 28 mostram a localização dos polos considerando

variações dentro da faixa de ±50% dos nominais de resistência e indutância dos enro-

lamentos do motor, respectivamente. A simulação foi realizada considerando os dados

da Tabela 1 para uma frequência de comutação e amostragem de 50 kHz. Como pode

ser visto, variações na resistência e indutância dos enrolamentos do motor fazem com

que os polos não permaneçam exatamente na origem do plano complexo z. Analisando

a Figura 27(a) observa-se que variações na resistência não afetam significativamente

a localização dos polos. A Figura 27(b) exibe um detalhe da localização dos polos

próximo a origem. Entretanto, para variações em Ls, Figura 28, o sistema compen-

sado pode se tornar instável. A partir da Figura 28, considerando Ls < Lc o sistema

compensado irá apresentar um comportamento subamortecido até Ls = Lc/2, quando

o sistema se torna instável. Para Ls > Lc o sistema compensado irá apresentar um

resposta superamortecida.

Uma condição interessante a ser investigada é no instante final do retângulo des-

tacado na Figura 18(b). No momento da troca de condução entre duas das fases, a

corrente na fase que deixa de conduzir não se torna nula instantaneamente devido à

indutância da fase. Durante um curto intervalo de tempo, as três fases do motor esta-

rão ativas reduzindo a indutância equivalente do motor de forma a tornar-se (3/4)Ls.

Assim, substituindo Ls por (3/4)Ls e fazendo Lc = Ls em (4.7), os polos do sistema

compensado irão deslizar para ±(1/
√

3), como mostrado na Figura 29, retornado à

origem quando apenas duas fases voltarem a conduzir. Embora esta condição de curta

duração aconteça seis vezes por ciclo elétrico, os polos permanecem no interior do

ćırculo unitário e o sistema descrito por (4.7) mantém-se estável.

4.3 ANÁLISE DO ERRO EM REGIME PERMANENTE

Na seção anterior foi investigada a estabilidade do controlador preditivo para varia-

ções no parâmetro do controlador. Devido à baixa resistência elétrica dos enrolamentos

do estator, a mesma foi desprezada nas leis de controle preditivas obtidas no Caṕıtulo 3.
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Figura 27: Localização dos polos do sistema compensado sob variações paramétricas
fazendo Lc = Ls e variando Rs: (a) localização dentro do ćırculo unitário, (b) detalhe
da localização dos polos.
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Figura 28: Localização dos polos do sistema compensado sob variações paramétricas
fazendo Rs = 0 e variando Ls.

Como visto na seção anterior, variações na resistência não interferem significativamente

na localização dos polos do controlador. Nesta seção é analisada a influência da resis-

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

Na Figura 30 exibi-se a representação canônica de um sistema de controle em

malha fechada. Comparando as Figuras 26 e 30 é posśıvel obter a seguinte função de

transferência de malha aberta:

GMA (z) =

Lc

RsTs

(
1− e−RsTs

Ls

)
z2 + z

(
1− e−RsTs

Ls

)
− e−RsTs

Ls

. (4.16)

Da Figura 30, ε(z) = I∗p (z)− ε(z)GMA(z), ou ainda:

ε(z) =
I∗p (z)

1 +GMA(z)
, (4.17)

onde ε(z) é o erro de corrente no domı́nio discreto z.
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Figura 29: Localização dos polos do sistema compensado nos instantes de troca das
fases.

Ip(z)* Ip(z)
GMA(z)

 e (z)

Figura 30: Sistema de controle.

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

e(∞) = lim
z→1

(
1− z−1

) I∗p (z)

1 +GMA(z)
, (4.18)

onde e(∞) é o valor do erro em regime permanente quando t→∞.

Considerando um degrau na corrente de referência, ou seja, I∗p (z) = z/ (z − 1) e

substituindo em (4.18), obtém-se o erro de corrente em regime permanente para uma

entrada do tipo degrau:

e(∞) = lim
z→1

1

1 +GMA(z)
. (4.19)

Substituindo (4.16) em (4.19) chega-se ao erro em regime permanente:
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e(∞) =
2Rs

Lcfs + 2Rs

. (4.20)

Observa-se em (4.20) que a indutância dos enrolamentos do motor (Ls) não afetam

o erro em regime permanente. Quanto maior o valor de Lc ou fs, menor será o erro.

Entretanto, um grande valor de Lc pode tornar o sistema instável, como visto na

Seção 4.2. Assim, uma forma de reduzir o erro em regime permanente é elevando a

frequência de comutação. Substituindo os parâmetros Rs, Lc = Ls e fs 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 SUMÁRIO

Neste caṕıtulo foi investigada a estabilidade do controlador preditivo de corrente

aplicado ao motor BLDC para as técnicas de comutação PWM apresentadas no Caṕı-

tulo 3. Variações ou erros na medição dos parâmetros do motor BLDC afetam o com-

portamento dinâmico esperado do sistema compensado podendo levar à instabilidade

para o modelo utilizado. Mostrou-se que variações nas resistências dos enrolamentos

não influenciam significativamente na localização dos polos do sistema compensado.

Entretanto, o mesmo não ocorre para variações na indutância do motor, podendo tor-

nar o sistema instável. Assim, a estabilidade do sistema de controle das correntes do

motor foi investigada. Mostrou-se que o sistema será estável desde que o parâmetro do

controlador Lc não exceda duas vezes o valor da indutância do motor Ls.

Foi demonstrado matematicamente que, para o caso considerado, o fato de des-

prezar as resistências de enrolamento no projeto do controlador ocasionou um erro de

corrente inferior a 2%.
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5 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

Neste caṕıtulo são apresentados e discutidos os resultados de simulação do con-

trolador preditivo de corrente utilizado na śıntese das correntes do motor BLDC. O

programa PSIM R© foi utilizado para obtenção dos resultados de simulação. As estraté-

gias PWM bipolar, unipolar śıncrona e unipolar são comparadas. O erro de estimação

do parâmetro do controlador é investigado para diferentes valores de Lc dentro do

limite de estabilidade definido no Caṕıtulo 4. Variações de carga e tensão do barra-

mento são simuladas a fim de verificar o impacto sobre as correntes sintetizadas pelos

controladores preditivos.

5.1 PARÂMETROS DE SIMULAÇÃO

Na Figura 31 é exibida uma representação da estrutura do acionamento do motor

BLDC utilizada para obtenção dos resultados de simulação. O controle foi desenvolvido

usando um C Block (semelhante à programação do DSC) que realiza a leitura das

correntes trifásicas, tensão do barramento CC, velocidade do motor e os sinais dos três

sensores Hall de posição. Os sinais dos sensores Hall são usados para definir quais

fases do motor estarão ativas e o sentido das correntes. Com base na leitura dos sinais

de entrada, o algoritmo de controle determina a razão ćıclica dos interruptores ativos.

Variações de carga e tensão do barramento foram realizadas utilizando a função Step.

Os parâmetros do motor e do conversor utilizados estão dispostos nas Tabelas 4 e

5, respectivamente, complementando os valores apresentados na Tabela 1. O conversor

eletrônico foi assumido como ideal.

5.2 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO PARA A ESTRATÉGIA PWM
BIPOLAR

Na Figura 32 são exibidas as correntes trifásicas do motor assumindo Lc = Ls e

corrente de referência de I∗p = 20 A. Observa-se uma boa rastreabilidade da corrente
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Figura 31: Circuito de potência e controle para o acionamento do motor BLDC.

Tabela 4: Parâmetros de simulação do motor BLDC.
Parâmetro Valor

Resistência por fase 6,2 mΩ
Indutância por fase 14,8 µH

FEM de pico 0,0125
Vpico
rpm

FEM eficaz 0,00932 Vrms

rpm

Número de polos 8

Tabela 5: Parâmetros de simulação do conversor.
Parâmetro Valor

Tensão do barramento CC 48 V
Frequência de comutação 50 kHz
Frequência de amostragem 50 kHz

de referência sem sobressinal e com erro em regime permanente despreźıvel.

Na Figura 32, nos instantes onde há a troca de condução de corrente entre duas

fases há um afundamento na corrente da fase que não há troca de condução. Como

exemplo, é posśıvel observar este comportamento em t = 0,25 s, onde ocorre a troca

de condução 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” não são iguais, como o sistema é balanceado, há uma alteração na

corrente na fase onde não há troca de condução. Diferentes estratégias são utilizadas

para reduzir este afundamento na corrente (SHI et al., 2010), (XIA; WANG & SHI, 2013)



91

e (SONG & CHOY, 2004). Entretanto, este efeito não é investigado neste trabalho.
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Figura 32: Correntes trifásicas para a estratégia PWM bipolar (I∗p = 20 A): (a) corrente
na fase “a”, (b) corrente na fase “b” e (c) corrente na fase “c”.

Como exposto anteriormente, a determinação da indutância do motor por parte do

projetista pode não ser exata, afetando a reposta do controlador e podendo compro-

meter o comportamento dinâmico e a estabilidade do sistema. Nas Figuras 33 (a), (b)

e (c) são exibidos os resultados de simulação da corrente na fase “a” do motor para

diferentes parâmetros de indutância do controlador, sendo elas: Lc = Ls, Lc = 1,5Ls e

Lc = 0,5Ls, respectivamente, frente a uma variação em degrau na corrente de referência

de 20 A para 30 A. Observa-se que o comportamento subamortecido ou superamor-

tecido é presente não apenas no instante do degrau da referência de corrente, mas

também nos instantes de transição entre as fases.

Nas Figuras 34 (a), (b) e (c) são exibidos os detalhes nos instantes da ocorrência

dos degraus. Nestas figuras, o valor médio da corrente (ia,medio) foi calculado usando

um filtro de média móvel de 200 amostras. Observa-se que para Lc = Ls, Figura 34 (a),

a corrente de referência é rastreada com dois atrasos de amostragem e sem sobrelevação

no valor da corrente. Neste caso, desprezando a resistência do motor, equivale aos dois

polos se encontrarem na origem do plano complexo z. Em função disso, ocorre o atraso

de duas amostras para que a corrente siga a corrente de referência. Para Lc = 1,5Ls,

Figura 34 (b), os dois polos conjugados estão próximos ao eixo imaginário do plano
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discreto z, fazendo com que ocorra uma sobrelevação na corrente sintetizada. Para

a condição Lc = 0,5Ls, Figura 34 (c), a corrente é superamortecida devido ao fato

dos polos estarem sobre o eixo real do plano complexo z. Mesmo para variações de

±50% no parâmetro da indutância, o controlador apresentou rápida convergência para

a corrente de referência.
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Figura 33: Comportamento dinâmico da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
bipolar frente a variações em Lc (degrau de I∗p = 20 A para I∗p = 30 A): (a) Lc = Ls,
(b) Lc = 1,5Ls e (c) Lc = 0,5Ls.

Na Figura 34 (c) nota-se a presença de um deslocamento CC na corrente sintetizada.

Analisando (4.20), observa-se que dada a frequência de comutação constante, uma

redução no valor do parâmetro Lc aumenta o erro em regime permanente. Por isto, o

erro é mais significativamente notado para Lc = 0,5Ls.

Na Figura 35 (a)-(e) são exibidos os resultados de simulação das correntes nas

fases “a”, “b”, “c”, a tensão 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) Lc = Ls, (b) Lc = 1,5Ls e (c) Lc = 0,5Ls.
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operação do motor, respectivamente. Foi considerada uma corrente de referência fixa

de 20 A e supondo Lc = Ls. Foram aplicados degraus de tensão do barramento e de

carga no motor BLDC. Inicialmente o motor opera a vazio com velocidade de operação

de aproximadamente 1.160 rpm e tensão do barramento CC em 48 V. Um degrau para

38 V de tensão é aplicado ao barramento CC, conforme indicado na Figura 35 (d).

Observa-se, na Figura 35 (c), uma redução na ondulação das correntes após o degrau de

tensão no barramento. Uma vez que a tensão do barramento reduziu e a amplitude da

FEM se manteve constante a derivada da corrente reduz, consequentemente reduzindo

a ondulação de corrente. Em seguida aplica-se um degrau de carga de 1 Nm, reduzindo

a velocidade do motor para 680 rpm, alterando a frequência das correntes. Observa-

se que em ambos os casos a amplitude (Ip) das correntes trifásicas se mantiveram

constantes, mostrando que variações bruscas de carga e na tensão do barramento são

rejeitadas pelo controlador preditivo de corrente.
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Figura 35: Formas de onda da estratégia PWM bipolar frente a variações na tensão do
barramento e de carga no motor: (a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b”, (c)
corrente na fase “c”, (d) tensão do barramento CC e (e) velocidade do rotor.
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5.3 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO PARA A ESTRATÉGIA PWM
UNIPOLAR SÍNCRONA

Nas Figuras 36 (a), (b) e (c) são exibidas as correntes trifásicas do motor BLDC para

uma corrente de referência de 20 A, utilizando a lei do controlador unipolar śıncrona

dada por (3.21), considerando Lc = Ls. Nota-se que a corrente de referência é seguida

com erro em regime permanente despreźıvel e com redução da ondulação de corrente

quando comparada com a estratégia PWM bipolar, mostrada na Figura 32 (a)–(c).
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Figura 36: Correntes trifásicas para a estratégia PWM unipolar śıncrona (I∗p = 20 A):
(a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b” e (c) corrente na fase “c”.

Na Figura 37 (a), (b) e (c) são mostrados os resultados de simulação para a corrente

na fase“a”frente a uma variação em degrau na corrente de referência de 20 A para 30 A,

considerando variações no parâmetro da indutância: Lc = Ls, Lc = 1,5Ls e Lc = 0,5Ls,

respectivamente. Detalhes das formas de onda das Figuras 37 (a), (b) e (c) nos instantes

dos degraus são exibidos nas Figura 38 (a), (b) e (c), respectivamente. Na Figura 38 (a),

(b) e (c), o valor médio da corrente (ia,medio) foi calculado usando um filtro de média

móvel de 200 amostras. Observa-se que, para Lc = Ls, há rápida convergência ao valor

da corrente de referência, para Lc = 1,5Ls há uma sobrelevação na corrente e para o caso

Lc = 0,5Ls o comportamento da corrente é superamortecido. Entretanto, mesmo para

variações de ±50% no parâmetro Lc, o controlador apresenta rápida convergência para

a corrente de referência e pequeno erro em regime permanente, devido à resistência do
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motor não inclusa no modelo do controlador. É posśıvel observar, ainda, uma redução

na ondulação de corrente após o peŕıodo transitório quando comparado com a estratégia

PWM bipolar, Figura 33. Esta redução se deve ao fato da estratégia PWM unipolar

śıncrona reduzir a derivada da corrente de descida ao sintetizar, nos terminais de sáıda

do conversor, uma tensão nula.

Na Figura 38 (c) observa-se, assim como no controle preditivo utilizando a estra-

tégia PWM bipolar, um maior erro em regime para Lc = 0,5Ls. Analisando (4.20),

conclui-se que para uma redução em Lc há um aumento no erro de regime permanente.
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Figura 37: Comportamento dinâmico da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
unipolar śıncrona frente a variações em Lc (degrau de I∗p = 20 A para I∗p = 30 A): (a)
Lc = Ls, (b) Lc = 1,5Ls e (c) Lc = 0,5Ls.

Na Figura 39 (a)–(e) são exibidas as correntes trifásicas do motor, a tensão do

barramento CC e a velocidade de operação 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 śıncrona no instante do degrau: (a) Lc = Ls, (b) Lc = 1,5Ls e (c) Lc = 0,5Ls.
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opera com velocidade de 1.160 rpm e tensão do barramento de 48 V. A corrente de

referência (I∗p ) é constante, sendo igual a 20 A. Como indicado na Figura 39 (d), a

tensão 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 máquina para outro

ponto de operação com velocidade de 680 rpm e menor FEM. Observa-se que para

variações de tensão no barramento CC e carga mecânica, o valor da amplitude Ip da

corrente se manteve constante, demonstrando a capacidade do controlador em rejeitar

estes distúrbios. Comparando as Figuras 39(e) e 35(e) observa-se uma maior ondulação

na velocidade para a estratégia PWM unipolar śıncrona. Como dito anteriormente, nos

instantes de troca de condução das fases ativas, surge um afundamento da corrente da

fase em que não a troca de condução. No caso da estratégia de comutação bipolar a

derivada deste afundamento é menos acentuada que na estratégia de comutação uni-

polar śıncrona. Entretanto, em sistema com maior inércia essas ondulações se tornam

despreźıveis.
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Figura 39: Forma de onda da estratégia PWM unipolar śıncrona frente a variações na
tensão do barramento e de carga: (a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b”, (c)
corrente na fase “c”, (d) tensão do barramento CC e (e) velocidade do rotor.
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5.4 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO PARA A ESTRATÉGIA PWM
UNIPOLAR

Na Figura 40 (a), (b) e (c) são exibidas as correntes trifásicas para o controlador

preditivo de corrente utilizando a estratégia PWM unipolar, considerando Lc = Ls,

para uma referência de corrente I∗p = 20 A. Observa-se uma rápida convergência ao

valor de referência, erro em regime permanente despreźıvel e uma redução na ondulação

de corrente quando comparado com a estratégia PWM bipolar e unipolar śıncrona.
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Figura 40: Correntes trifásicas para a estratégia PWM unipolar (I∗p = 20 A): (a)
corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b” e (c) corrente na fase “c”.

Como já discutido, variações na estimação da indutância do motor por parte do

projetista alteram o comportamento dinâmico das correntes. Na Figura 41 (a), (b) e (c)

são exibidas as correntes na fase “a” considerando três casos de variação da indutância:

Lc = Ls, Lc = 1,5Ls e Lc = 0,5Ls, respectivamente. Na Figura 42 (a), (b) e (c) são

exibidos detalhes das correntes nos instantes dos degraus respectivos às Figuras 41 (a),

(b) e (c). Na Figura 42 (a), (b) e (c), o valor médio da corrente (ia,medio) foi calculado

usando um filtro de média móvel de 200 amostras. Assim como para a estratégia

PWM bipolar e unipolar śıncrona, para Lc = Ls (Figura 42 (a)) a corrente possui

rápida convergência em dois ciclos de amostragem. Para Lc = 1,5Ls (Figura 42 (b)),

a corrente possui um comportamento subamortecido levando a uma sobrelevação na

corrente sintetizada e um maior número de amostras para atingir o regime permanente.
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Para Lc = 0,5Ls, a resposta é superamortecida levando a um maior número de amostras

para atingir a operação em regime permanente. Mesmo com variações de±50% no valor

do parâmetro estimado da indutância, as correntes apresentam resultados satisfatórios,

como rápida convergência e baixo erro em regime permanente. Adicionalmente, a

corrente possui o dobro da frequência de comutação quando comparada com as outras

duas estratégias PWM anteriores em virtude da estratégia PWM unipolar. Em função

disso, a corrente sintetizada possui uma ondulação menor.

Assim como para as outras duas estratégias PWM, uma redução no valor de Lc

implica em aumentar o erro em regime permanente da corrente, Figura 42 (c).
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Figura 41: Forma de onda da corrente na fase “a” para a estratégia PWM unipolar
(degrau de I∗p = 20 A para I∗p = 30 A): (a) Lc = Ls, (b) Lc = 1,5Ls e (c) Lc = 0,5Ls.

Na Figura 43 (a)–(e) são exibidas as correntes nas fases “a”, “b” e “c” do motor

BLDC, a tensão do barramento CC e a velocidade de operação do rotor, respectiva-



101

0,0405 0,0406 0,0407 0,0408 0,0409 0,041 0,0411 0,0412 0,0413 0,0414 0,0415
0

5

10

15

20

25

30

35

40

[A
]

Tempo [s]

ia

ia,medio

i∗a

(a)

0,0405 0,0406 0,0407 0,0408 0,0409 0,041 0,0411 0,0412 0,0413 0,0414 0,0415
0

5

10

15

20

25

30

35

40

[A
]

Tempo [s]

ia

ia,medio

i∗a

(b)

0,0415 0,0416 0,0417 0,0418 0,0419 0,042 0,0421 0,0422 0,0423 0,0424 0,0425
0

5

10

15

20

25

30

35

40

[A
]

Tempo [s]

ia

ia,medio

i∗a

(c)

Figura 42: Detalhe da forma de onda da corrente na fase “a” para a estratégia PWM
unipolar no instante do degrau para corrente: (a) Lc = Ls, (b) Lc = 1,5Ls e (c)
Lc = 0,5Ls.
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mente. Inicialmente, a tensão do barramento CC é de 48 V e a velocidade do rotor é

de aproximadamente 1.160 rpm sem carga. Quando uma variação na tensão do barra-

mento CC é aplicada para 38 V, conforme indicado na Figura 43 (d), esta perturbação

é rapidamente rejeitada pelo controlador de corrente. Como indicado na Figura 43 (e),

há uma variação 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 não se altera, mesmo para variações de carga e de tensão

do barramento (Figura 43 (a)–(c)), mostrando que o controlador é capaz de rejeitar

esses distúrbios.
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Figura 43: Forma de onda da estratégia PWM unipolar frente a variações na tensão
do barramento e de carga mecânica: (a) corrente na fase “a”, (b) corrente na fase “b”,
(c) corrente na fase “c”, (d) tensão do barramento CC e (e) velocidade do rotor.

5.5 SUMÁRIO

Neste caṕıtulo foram apresentados e discutidos os resultados de simulação do acio-

namento do motor BLDC para três estratégias PWM: bipolar, unipolar śıncrona e

unipolar. O parâmetro indutância do controlador foi variado considerando desvios na
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estimação da indutância do motor de ±50 % para as três estratégias. Na Tabela 6 é

descrita a influência da estimação da indutância do estator sobre o comportamento das

correntes, respeitando o critério de estabilidade. Os resultados discutidos no Caṕıtulo 4

corroboram os resultados de simulação. A estratégia PWM unipolar śıncrona apresen-

tou menor ondulação de corrente que a estratégia PWM bipolar, sendo que a estratégia

PWM unipolar apresentou a menor ondulação de corrente entre as três técnicas.

O comportamento das correntes do motor BLDC sintetizadas pelo controlador pre-

ditivo foi investigado diante de variações em degrau na tensão do barramento CC e

na carga para as três estratégias PWM. Conforme foi observado nas simulações, o

controlador preditivo foi capaz de rejeitar os distúrbios nestas grandezas para as três

estratégias.

Motores com baixa indutância exigem elevadas frequências de comutação para re-

dução da ondulação de corrente. Muitas vezes a frequência de comutação elevada

restringe o emprego de IGBT no circuito de potência. Entretanto, com a escolha ade-

quada da técnica de modulação PWM, como a unipolar, é posśıvel obter uma redução

da ondulação de corrente para uma mesma frequência de comutação, o que torna viável

o uso de semicondutores como os IGBT.

Tabela 6: Influência da indutância do estator sobre a resposta das correntes para as
estratégias PWM bipolar, unipolar śıncrona e unipolar.

Condição Tipo de resposta

0 < Lc < Ls Superamortecida
Lc = Ls 2 atrasos de amostragem

Ls < Lc ≤ 2Ls Subamortecida
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6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO SISTEMA DE
ACIONAMENTO COM VELOCIDADE VARIÁVEL

Neste caṕıtulo são descritos os elementos presentes no protótipo do sistema mo-

tor/inversor utilizado neste trabalho. Resultados experimentais foram obtidos utili-

zando controladores preditivos para as estratégias de PWM: bipolar, unipolar śıncrona

e unipolar. A ondulação de corrente, para os três casos, é analisada.

Na literatura são relatados erros em regime permanente nas correntes quando a

lei de controle do PPC despreza as não idealidades do conversor (MOREL et al., 2009),

(WIPASURAMONTON; ZHU & HOWE, 2006). Segundo (CORTÉS et al., 2008a), não linea-

ridades do sistema são dif́ıceis de serem adicionadas ao controlador PPC.

No intuito de compensar o erro de regime permanente, neste caṕıtulo é proposta

uma metodologia para compensação de não idealidades do conversor e do circuito de

amostragem, sendo esta uma das principais contribuições deste trabalho. Variações de

carga no motor e na tensão do barramento são aplicadas a fim de verificar o impacto

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

6.1 DESCRIÇÃO DA PLANTA

A seguir são descritos o motor BLDC, o DSC utilizado, o inversor trifásico desen-

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

A Figura 44 apresenta o diagrama esquemático do sistema experimental. Para

realizar variações na tensão do barramento, a fim de verificar o comportamento do con-

trolador, o barramento CC é alimentado por uma ponte retificadora de onda completa

que está conectada a um autotransformador. A tensão do barramento e as correntes

do motor são medidas por transdutores. Os sinais são tratados pela placa de condi-

cionamento analógico 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 posição, realizadas pelas entradas digitais do DSC. Após executado o

algoritmo de controle e de estimação da velocidade, são gerados os sinais de PWM que,



106

após condicionados, disparam os interruptores de potência. Um computador é utili-

zado para programação 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 é alterada

pela variação da resistência em série com os terminais de armadura do motor CC.
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Figura 44: Diagrama esquemático do sistema experimental implementado no labora-
tório.

6.1.1 MOTOR BLDC

Neste trabalho foi utilizado o motor BLDC modelo HPM05K-4Q-PZ da Golden

Motor com 5 kW de potência nominal. Este motor tem aplicações em: carros, mo-

tocicletas, triciclos, carros de golfe, empilhadeiras e barcos elétricos. As principais

caracteŕısticas deste motor são apresentadas na Tabela 7.

6.1.2 CARACTERÍSTICAS DO DSC

Devido à 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 eletrônico, (b) motor BLDC e carga.

de desenvolvimento eZdspTMF28335 da Spectrum Digital, apresentada na Figura 46. As

principais caracteŕısticas da placa e do DSC são apresentadas no Apêndice D. As sim-

plificações nas leituras das correntes observadas no Caṕıtulo 3 não requerem operações

trigonométricas, permitindo o uso de um DSC de mais baixo custo. O TMS320F28335

é um dispositivo tão eficiente em tarefas matemáticas 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: Caracteŕısticas do motor BLDC.
Parâmetro Valor

Potência Nominal 5 kW
Tensão Nominal 48 V
Corrente Nominal 100 A
Máxima eficiência 89,1 %
Resistência por fase 6,2 mΩ
Indutância por fase 14,8 µH
Krpm 0,0125 V

rpm

Número de polos 8
Massa 11 kg
Máximo conjugado 13,92 Nm
Velocidade Nominal 3.532 rpm

Figura 46: Fotografia do kit de desenvolvimento eZdspTMF28335 (DIGITAL, 2007).

6.1.3 CARACTERÍSTICAS DO INVERSOR TRIFÁSICO

Para os testes em laboratório desenvolveu-se um inversor trifásico. Na Figura 47(a)

exibe-se uma representação em diagrama de blocos do conversor. Os circuitos contendo

maiores detalhes sobre o diagrama esquemático são apresentados nas Figuras 73, 74, 75

e 76 do Apêndice C. A placa de interface possui isolamento ótico, proteção contra curto

circuito nos braços do conversor, bem como insere um tempo morto, por hardware, no

disparo dos interruptores semicondutores, evitando assim, um posśıvel curto circuito

nos braços do inversor trifásico. No caso dos sinais de PWM implicarem em curto

circuito nos braços do conversor, ambos o interruptores são abertos e um sinal de erro

retorna à placa de condicionamento de sinais que, por sua vez, retorna o sinal de erro

ao DSC o qual será tratado pelo módulo Trip-Zone.

Utilizou-se um módulo inversor trifásico SEMiX101GD066HDs fabricado pela Semikron R©

composto por seis IGBT. A corrente nominal de sáıda por IGBT é de 100 A com má-

xima tensão entre coletor-emissor de 600 V, além de um VCE(sat) t́ıpico de 1,45 V. Os

diodos em antiparalelo com os IGBT possuem corrente nominal de 100 A com queda
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de tensão t́ıpica de 1,40 V , quando em condução. Nos testes foram utilizados seis ca-

pacitores em paralelo de 2.200 µF/350 V cada, formando o capacitor equivalente do

barramento CC de 13.200 µF . Uma fotografia do inversor com o circuito de disparo é

exibida na Figura 47(b).
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Figura 47: Inversor e circuito de disparo: (a) diagrama de blocos, (b) fotografia do
protótipo.

Por meio do autotransformador é posśıvel emular variações na tensão do barramento

CC a uma taxa mais rápida que a variação normal na tensão nos terminais da bateria.

Assim, utilizou-se um retificador para alimentar o barramento CC por meio de uma

ponte monofásica modelo SKB72/12, com capacidade para 70 A e tensão máxima de

1200 V. Um autotransformador de potência aparente de 2,8 kVA e regulação de 0

a 280 V foi conectado à ponte retificadora de entrada para alimentar o circuito de

potência. Vale ressaltar que quando aplicado ao véıculo elétrico a ponte retificadora

conjuntamente com o autotransformador são substitúıdos por um conjunto de baterias.

6.1.4 PLACA DE CONDICIONAMENTO DE SINAIS

Devido aos ńıveis de tensão suportados pelas entradas analógicas do DSC serem

diferentes dos ńıveis fornecidos pelos transdutores, faz-se necessária a utilização 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 potência. Para medição dessas grandezas são

utilizados sensores de corrente e de tensão, cujas medições, após condicionamento e

tratamento dos sinais, são discretizadas pelos conversores analógico/digital (A/D) do

DSC. Os pulsos PWM gerados internamente pelo DSC são também condicionados aos

ńıveis adequados para o circuito de disparo dos interruptores.

Os sinais da tensão do barramento e as correntes trifásicas do motor são medidos por

meio dos transdutores LV-25-P e LA-205-S, respectivamente, que, após condicionados

pela placa de condicionamento de sinais, desenvolvida em (GARCIA, 2010), fornecem

ao A/D do DSC ńıveis de tensão proporcionais às variáveis medidas. Um circuito

de proteção verifica os ńıveis máximos de tensão do barramento e da corrente por

fase, gerando sinais de falha, caso ultrapassem os valores máximos preestabelecidos.

Esses sinais de falha, advindos das medições, são multiplexados com os indicadores de

falhas dos circuitos de disparo, gerando um sinal único de erro que realiza a abertura

dos interruptores por meio do pino TRIP do DSC. Esta proteção por hardware é

importante uma vez que, devido à baixa indutância do motor, as correntes podem

atingir elevados valores em um curto intervalo de tempo, podendo ocasionar danos aos

interruptores de potência. O circuito da placa de condicionamento de sinais é exibido

nas Figuras 70 e 71 do Apêndice C.

6.1.5 TRANSDUTORES DE POSIÇÃO

Durante os testes foi posśıvel verificar que a sáıda do sensor Hall é do tipo coletor

aberto e que o sensor é alimentado em 5 V , segundo o fabricante, com sáıda em 0 e

5 V , dependendo da posição do rotor. Como os ńıveis de tensão do sensor não são

compat́ıveis 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

medição da posição do rotor são apresentados na Figura 72 do Apêndice C.

6.2 ESTRATÉGIA PWM BIPOLAR

Nesta seção são apresentados os resultados experimentais obtidos para a estratégia

PWM bipolar. Foi utilizada uma frequência de comutação de 50 kHz que, para efeitos

de comparação, foi a mesma utilizada para as demais estratégias PWM. A Figura 48(a)

exibe as formas de onda das correntes trifásicas do motor BLDC para uma “pseudo”

corrente de Ip = 15 A, utilizando a estratégia PWM bipolar. Na Figura 48(b) exibe-se o
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espectro harmônico da corrente da fase“a”. É posśıvel observar um conteúdo harmônico

na frequência de comutação de amplitude aproximada de 19,5 % do valor de Ip e uma

componente harmônica em 100 kHz com 2,7 %. A elevada ondulação de corrente se

deve à baixa indutância do motor e à frequência de comutação do conversor. Elevar a

frequência de comutação do conversor implica em maiores perdas por comutação. Por

limitações práticas o conversor foi comutado em 50 kHz, devido a máxima frequência

de comutação suportada pelo módulo de interruptores.
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Figura 48: Correntes do motor BLDC com a estratégia PWM bipolar (Ip = 15 A,
fs = 50 kHz): (a) forma de onda das correntes trifásicas, (b) espectro harmônico.



112

6.3 ESTRATÉGIA PWM UNIPOLAR SÍNCRONA

Na Figura 49(a) são exibidas as formas de onda das correntes trifásicas do motor

BLDC para uma “pseudo” corrente Ip = 15 A utilizando a estratégia PWM unipolar

śıncrona. A Figura 49(b) mostra o espectro harmônico da corrente da fase “a”. Na

frequência de comutação (50 kHz) há a presença de componentes harmônicas de 5,0 %

do valor de Ip e uma componente harmônica em 100 kHz com 2,25 %. Analisando

as Figuras 49(b) e 48(b), observa-se uma significativa redução na amplitude das com-

ponentes harmônicas de corrente para a estratégia PWM unipolar śıncrona quando

comparada à estratégia PWM bipolar. Em 50 kHz houve uma redução na amplitude

da harmônica de 3,9 vezes e em 100 kHz a amplitude praticamente se manteve. Os

resultados obtidos demonstram que a estratégia PWM unipolar śıncrona reduz signifi-

cativamente a amplitude das correntes harmônicas, sendo atrativa para sistemas com

baixa indutância.

6.4 ESTRATÉGIA PWM UNIPOLAR

Na Figura 50(a) são exibidas as formas de onda das correntes trifásicas do motor

BLDC para uma “pseudo” corrente de 15 A, para uma frequência de comutação de

50 kHz utilizando a estratégia PWM unipolar. Observa-se uma redução significativa

da ondulação de corrente quando comparada à estratégia PWM bipolar, exibida na

Figura 48(a). Na Figura 50(b) é exibido o espectro harmônico da corrente na fase

“a” da Figura 50(a). É posśıvel observar que a amplitude da harmônica de corrente

na frequência de comutação é despreźıvel quando comparada aos 19,5% da estratégia

PWM bipolar. Na frequência 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). É posśıvel concluir que a estratégia PWM unipolar tem a vantagem de

“efetivamente” dobrar a frequência de comutação em relação às harmônicas quando

comparada com a estratégia PWM bipolar (MOHAN; UNDELAND & ROBBINS, 2003).

Além disso, a estratégia PWM unipolar possibilita uma redução na ondulação de cor-

rente para uma mesma frequência de comutação, sendo atrativa para aplicações onde

as correntes possuem dinâmica rápida.

Na Figura 51 mostra-se a corrente na fase “a” para um degrau na “pseudo” corrente

de referência de 15 A para 30 A. É posśıvel notar um erro em regime permanente

significativo para a corrente sintetizada pelo conversor, não somente atribúıdo às re-

sistências 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 śıncrona
(Ip = 15 A, fs = 50 kHz): (a) forma de onda das correntes trifásicas, (b) espectro
harmônico.

modelo da planta. Assim, parâmetros não 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 à não compensação das não-idealidades do

conversor e do circuito de amostragem, há um erro em regime permanente, tanto antes

quanto após o degrau na referência de corrente. Este efeito também foi observado para

as estratégias PWM bipolar e unipolar śıncrona. Uma metodologia para incorporar

essas não-idealidades à lei de controle do controlador preditivo unipolar é descrita na

próxima seção.
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Figura 50: Correntes do motor BLDC utilizando a estratégia PWM unipolar (Ip =
15 A, fs = 50 kHz): (a) forma de onda das correntes trifásicas, (b) espectro harmônico.

6.4.1 COMPENSAÇÃO DOS PARÂMETROS DO INVERSOR E ATRA-
SOS DE AMOSTRAGEM

Assim como na estratégia PWM bipolar e unipolar śıncrona a estratégia PWM

unipolar apresenta erro de regime permanente devido às não idealidades do conversor

como tempo morto, queda de tensão nos interruptores, atrasos do circuito de disparo

e amostragem. Em (VALLE et al., 2015) e (VALLE et al., 2017) são propostas as com-

pensações do erro em regime permanente para as estratégias PWM bipolar e unipolar,

respectivamente. Nesta seção é abordada a compensação destes parâmetros na lei de

controle preditiva para a estratégia PWM unipolar.

Tempo Morto



115

Figura 51: Corrente da fase “a” para um degrau na referência de corrente de 15 A
para 30 A para o controlador preditivo utilizando a estratégia PWM unipolar sem a
compensação de parâmetros (3.27).

Idealmente, os interruptores de um mesmo braço do inversor são comutados de

maneira complementar. Entretanto, na prática, devido aos tempos de ligamento (turn-

on) e desligamento (turn-off ) dos interruptores serem diferentes, o interruptor ativo de

cada braço do inversor VSI deve sair do estado de condução antes do outro interruptor

do mesmo braço começar a conduzir. Para contornar esta condição, é escolhido um

tempo, conhecido como tempo morto, no intuito de evitar curto circuito no braço do

conversor.

O efeito do tempo morto, TM , sobre a tensão de sáıda é exemplificado através

de um único braço do conversor, neste caso, referente a fase “a”. Na Figura 52 (a),

(b), (c), (d) e (e) são 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; tensão de sáıda

vaN para ia > 0; e para ia < 0, respectivamente. Observa-se na Figura 52 (c) que há

um atraso na transição do estado de não condução para o estado de condução, dado

pelo tempo morto (TM), evitando o curto-circuito no braço. Na Figura 52 (d) é exibida

a condição para ia > 0, para esta condição a tensão (vaN) é reduzida em relação a

tensão vaN ideal, que inclui a área hachurada. Para ia < 0, Figura 52 (e), a tensão de

sáıda é acrescida devido ao tempo morto.

Como consequência disso, a tensão de sáıda do braço 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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Figura 52: Efeito do tempo morto sobre a tensão de sáıda na fase “a”. Formas de onda
(a) sinal modulante e portadora triangular, (b) sinais de disparo para o caso ideal, (c)
sinais de disparo considerando o tempo morto, (d) tensão de sáıda vaN para ia > 0, (e)
tensão de sáıda vaN para ia < 0.

∆VxN =

{
+ (TM/Ts)VCC , ix > 0

− (TM/Ts)VCC , ix < 0
. (6.1)



117

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 r1u e r2u podem ser recalcu-

ladas substituindo vab[k] = (VCC [k]−∆Vab[k]) em (3.23) e vab[k] = −∆Vab[k] em (3.24).

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

m[k + 1] =
2Lsfs
VCC [k]

(
I∗p − Ip[k]

)
−m[k] +

2E[k]

VCC [k]
+ 4TMfs. (6.2)

O tempo morto pode ser adicionado ao disparo dos interruptores por hardware, com

o uso de lógica combinacional e filtros RC, ou por software, durante a programação do

DSP. O tempo morto total pode ser facilmente obtido, medindo os sinais de disparo

dos interruptores de um mesmo braço através de um osciloscópio 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) são mostradas as formas de onda do sinal de disparo, a corrente

sintetizada pelo VSI e a portadora triangular, respectivamente. Embora a frequência

de comutação equivalente da estratégia PWM unipolar seja duas vezes maior do que

a da bipolar, a corrente Ip [k] é amostrada toda vez que a portadora triangular atinge

o valor mı́nimo, como mostrada na Figura 53(c). Isto permite uma boa imunidade a

rúıdo 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 cont́ınua,

é posśıvel concluir que o atraso provoca um erro de offset na “pseudo” corrente. Uma

posśıvel solução é calcular um fator de correção na corrente amostrada dado por:

∆Ip = r2uTD (6.3)

onde TD é o atraso no disparo do interruptor e r2u é a derivada de descida da corrente

Ip [k].

Adicionando o termo ∆Ip à corrente Ip[k] em (3.27), a nova lei de controle se torna:
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m[k + 1] =
2Lsfs
VCC [k]

(
I∗p − Ip[k]

)
−m[k] +

2E[k]

VCC [k]
+

E[k]

VCC [k]
TDfs, (6.4)

O tempo de atraso do disparo dos interruptores foi obtido experimentalmente pela

medição e comparação do sinal PWM na sáıda do DSC e da tensão aplicada nos

terminais de gate/emissor do IGBT, Vge, refentes a um mesmo interruptor. A diferença

de tempo entre o sinal de sáıda do DSC e Vge é o atraso de disparo TD.

Atraso do Circuito de Condicionamento e Amostragem

Atrasos nos filtros da placa de condicionamento, amplificadores operacionais e de

conversão 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 compensação desse atraso pode ser feita simplesmente adicionando uma

parcela de tempo (TL) ao tempo TD, conforme mostrado a seguir:

m[k + 1] =
2Lsfs
VCC [k]

(
I∗p − Ip[k]

)
−m[k] +

2E[k]

VCC [k]
+

E[k]

VCC [k]
(TD + TL) fs, (6.5)
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onde TL é o tempo de atraso do circuito de condicionamento e amostragem.

O parâmetro TL 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.
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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 Tensão nos Interruptores

De forma similar ao tempo morto, a queda de tensão nos interruptores semicon-

dutores reduz a tensão de sáıda do VSI. A polaridade e o valor da queda de tensão

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

Considerando os braços ativos do VSI da Figura 18(a) e os tempos de condução do

interruptores da Figura 23 é posśıvel calcular os novos valores para a tensão de sáıda

vab [k] dada por:

vab[k] =



(+VCC [k]− 2VG) ,

{
Ts(1− d[k])/2 ≤ t < Tsd[k]/2,

Ts(2− d[k])/2 ≤ t < Ts(d[k] + 1)/2.

−2VG,


0 ≤ t < Ts(1− d[k])/2,

Tsd[k]/2 ≤ t < Ts(2− d[k])/2,

Ts(d[k] + 1)/2 ≤ t < Ts.

(6.6)

onde VG é a queda de tensão em cada interruptor ativo. Por simplificação, foi assumindo
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que a queda de tensão nos interruptores semicondutores é a mesma. Na prática, para

os interruptores utilizados a queda de tensão tanto para o IGBT quanto para os diodos

são próximas, 1,45 V e 1,40 V, respectivamente.

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

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

m[k + 1] =
2Lsfs
VCC

(
I∗p − Ip[n]

)
−m[k] +

2E

VCC
+

(
4VG
VCC

)
. (6.7)

A superposição dos efeitos do atraso no disparo e amostragem, queda de tensão

nos interruptores e tempo morto permitem obter uma relação aproximada para a lei de

controle preditiva com a compensação dos parâmetros do inversor usando a estratégia

PWM unipolar:

m[k + 1] =
2Lsfs
VCC

(
I∗p − Ip[k]

)
−m[k] +

2E

VCC
+

+
E

VCC
(TD + TL) fs + 4TMfs +

(
4VG
VCC

)
. (6.8)

A Figura 55 exibe a forma de onda da corrente da fase “a” para um degrau na

corrente de referência de 15 A para 30 A, utilizando a estratégia PWM unipolar com

compensação paramétrica para a lei de controle dada por (6.8). É posśıvel observar

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

Figura 55: Corrente da fase “a” para um degrau na referência de corrente de 15 A
para 30 A para o controlador preditivo utilizando a estratégia PWM unipolar com
compensação de parâmetros (6.8).
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6.4.2 SENSIBILIDADE A VARIAÇÕES NO PARÂMETRO DO CON-
TROLADOR

As Figuras 56(a), (b) e (c) mostram a resposta ao degrau de corrente do motor

BLDC quando o parâmetro Lc é igual a Ls, 1,5Ls e 0,5Ls, respectivamente. A referência

de corrente é alterada em degrau de 15 A para 20 A. A escolha de Lc > Ls irá produzir

uma resposta subamortecida (Figura 56(b)), enquanto que para Lc < Ls a resposta é

superamortecida (Figura 56(c)). Idealmente, quando há uma boa estimação de Ls, ou

seja, Lc = Ls, a corrente de referência é rastreada com dois atrasos de amostragem,

como visto na (Figura 56(a)). Os resultados experimentais obtidos validam a análise

do comportamento das correntes apresentada no Caṕıtulo 4.

(a) (b)

(c)

Figura 56: Variação em degrau da corrente de referência de 15 A para 20 A para: (a)
Lc = Ls, (b)Lc = 1,5Ls, (c)Lc = 0,5Ls.

6.5 COMPENSAÇÃO DA FEM INDUZIDA

A FEM, idealmente, possui perfil plano conforme exibido na Figura 18(b). Na

prática, as FEM de linha geradas nos motores BLDC possuem bordas arredondadas,

diferentes das representadas na Figura 18(b), pois o fluxo enlaçado no entreferro, e

consequentemente as tensões geradas por fase, não sofrem variações bruscas (SKVARE-
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NINA, 2002). Na Figura 57 são exibidas as FEM de linha do motor BLDC acionado

a uma velocidade de 1.000 rpm. Como é posśıvel verificar, as bordas são arredonda-

das. Assim, quanto maior for a velocidade do motor, mais significativa será a FEM e

maior será a distorção na corrente, uma vez que foi assumida proporcional à velocidade,

independente da posição do rotor.

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

Pelo exposto, outro efeito importante a ser compensado é a ondulação 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 posições) na memória flash do DSC. O vetor é indexado pela posição do

rotor durante a operação da máquina, dando a forma normalizada da FEM. A posição

do rotor é obtida por meio do algoritmo proposto em (VALLE et al., 2014). Obtida a

posição 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) são exibidas as formas de onda da corrente sem e com a

compensação da ondulação da FEM, respectivamente. Como é posśıvel observar na

Figura 58(a), há uma ondulação nos intervalos que a corrente deveria ser constante.

Após a compensação, estas ondulações são reduzidas, conforme é posśıvel observar

na Figura 58(b). Na Figura 59 (c) é exibido um comparativo do erro quadrático da

corrente na fase“a”, sem compensação e com compensação da ondulação da FEM, para

a região destacada nas Figuras 59 (a) e (b), respectivamente. Observa-se uma redução

no erro quadrático quando a compensação da ondulação da FEM é realizada.
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(a)

(b)

Figura 58: Corrente de fase do motor BLDC (Ip = 15 A): (a) sem compensação da
ondulação da FEM, (b) com compensação da ondulação da FEM.

6.6 DISTÚRBIO NA TENSÃO DO BARRAMENTO E NA CARGA
MECÂNICA

Foram aplicadas variações de carga mecânica e tensão no barramento CC para ve-

rificar o efeito sobre as correntes sintetizadas pelo algoritmo de controle. Na Figura 60

são exibidas as formas de onda da corrente na fase “a”, tensão do barramento e velo-

cidade do rotor. Inicialmente, a tensão do barramento CC é de 51,5 V . Em seguida

é aplicada uma variação na tensão do barramento até atingir o valor de 22,0 V . A

corrente de referência é de 20 A. Nota-se que a amplitude da corrente Ip se mantem

constante antes e após a variação da tensão do barramento, mostrando que o contro-

lador é capaz de rejeitar distúrbios na tensão do barramento CC. Como o conjugado

é proporcional à corrente e não há variações na carga, a velocidade do rotor não sofre
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Figura 59: Comparativo (Ip = 15 A): (a) sem compensação da ondulação da FEM, (b)
com compensação da ondulação da FEM e (c) erro quadrático.

variação.

Figura 60: Rejeição de distúrbios da tensão do barramento para estratégia PWM
unipolar: corrente na fase “a” para I∗p = 20 A (Canal 1), tensão do barramento CC
(Canal 2) e velocidade do rotor (Canal 3 - 1 V = 1.000 rpm).

Variações na velocidade de operação da máquina alteram a amplitude da FEM
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gerada. Caso a FEM não seja corretamente estimada e compensada pelo controlador,

podem surgir perturbações nas correntes sintetizadas pelo algoritmo de controle. Na

Figura 61(a) são exibidos os resultados experimentais das formas de onda da corrente

na fase“a”, tensão do barramento CC e velocidade do rotor para variações de carga me-

cânica. Inicialmente, o motor opera com velocidade de 500 rpm para uma corrente de

referência de 20 A. Em seguida é aplicada uma carga, causando uma redução na velo-

cidade de operação da máquina. A tensão do barramento sofre um pequeno acréscimo.

Como amplitude da corrente Ip é constante, o conjugado induzido é constante. Porém,

a potência induzida é reduzida com a redução da velocidade. Devido às impedâncias

do autotransformador, quanto maior a potência drenada do barramento, menor será a

tensão do barramento. Assim, como a potência consumida pelo motor após à aplicação

da carga é menor, há um acréscimo da tensão do barramento.

Nas Figuras 61(b) e (c) são exibidos detalhes das formas de onda das corrente

antes e após a aplicação da carga mecânica, respectivamente, evidenciando que a cor-

rente Ip se mantem constante com amplitude de 20 A. Após a aplicação da carga,

observa-se ainda uma redução na frequência das correntes em decorrência da variação

na velocidade do rotor.

6.7 CICLO DE CONDUÇÃO ECE-15

Para verificar o comportamento do controlador preditivo para referências de cor-

rente variantes no tempo, foi emulado o ciclo de condução europeu ECE-15 (VURAL et

al., 2014). Este ciclo de condução é utilizado para verificar o consumo de energia em

VE e VEH e os ı́ndices e emissão 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 condução ECE-15. Na Figura 62 n é a

velocidade do rotor em rpm, n∗ é a velocidade de referência, Te, TL, ωm, J , D são o

conjugado elétrico, conjugado da carga, velocidade angular mecânica, inércia e atrito

viscoso, respectivamente.

Devido às incertezas do modelo mecânico, os ganhos proporcional kp,n = 0,0484 A/rpm

e integral ki,n = 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) são mostradas

as formas de onda da velocidade de referência e da velocidade do motor, bem como

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

um ciclo de condução ECE-15 modificado, substituindo as variações suaves por vari-
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ações em degrau. Os resultados foram normalizados para uma velocidade máxima de

800 rpm. É posśıvel observar uma boa rastreabilidade da velocidade de referência em

ambos os casos.

6.8 SUMÁRIO

Neste caṕıtulo o protótipo do sistema de tração de um VE foi descrito. Resultados

experimentais para as três técnicas de comutação PWM, abordadas neste trabalho,

foram obtidos e seus espectros harmônicos comparados. Como esperado, a estratégia

PWM unipolar apresentou menor ondulação de corrente, com frequência de comutação

equivalente sendo duas vezes a frequência de comutação. O comportamento dinâmico

das correntes foi investigado para variações no parâmetro da indutância no controlador

(Lc). Os resultados experimentais corroboraram as análises dos Caṕıtulos 4 e 5.

Controladores preditivos, por serem baseados no modelo da planta, se tornam sen-

śıveis a incertezas não modeladas, como exemplo, quando se supõe o VSI como ideal.

Durante o desenvolvimento do protótipo, observou-se que supor o conversor VSI como

ideal implicava em erros de regime permanente consideráveis, principalmente devido à

baixa indutância do motor e tensão do barramento reduzida. Desta forma, foram in-

clúıdas na lei do controlador preditivo unipolar as compensações de parâmetros como

tempo morto, queda de tensão nos interruptores, atrasos de disparo e amostragem,

no intuito de corrigir o erro em regime permanente causado por estas não idealida-

des. A compensação destes parâmetros foi suficiente para corrigir o erro em regime

permanente.

Ondulações na forma de onda da FEM foram inclúıdas na lei de controle preditiva

de forma a reduzir a influência destas nas correntes sintetizadas. Variações na tensão

do barramento e degrau de carga foram introduzidas no sistema compensado a fim de

verificar sua influência sobre as correntes do motor BLDC. O controlador apresentou

boa rejeição em ambas as perturbações.

Na Tabela 8 são exibidos os tempos de processamento dos algoritmos de controle

para as três estratégias PWM. O tempo de processamento inclui as seguintes tare-

fas: amostragem, obtenção da velocidade e posição, controle de velocidade, seleção

de fases ativas, bem como o cálculo da ação de controle das correntes e compensação

paramétrica. Observa-se que os controladores apresentam baixo tempo de processa-

mento, inferior a 5 µs, permitindo concluir que seria posśıvel operar o sistema com

uma frequência de amostragem/comutação quatro vezes superior a utilizada, podendo
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chegar a uma frequência de comutação equivalente para estratégia PWM unipolar de

400 kHz. Entretanto, em função das limitações práticas do setup, não foi posśıvel

elevar a frequência de comutação.

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

Bipolar 4,44 µs
Unipolar Śıncrona 4,36 µs
Unipolar 4,70 µs
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(a)

(b)

(c)

Figura 61: Rejeição de distúrbios na corrente frente a variações de carga mecânica:
corrente na fase “a” para I∗p = 20 A (Canal 1), tensão do barramento CC (Canal 2) e
velocidade do rotor (Canal 3 - 1 V = 1.000 rpm) (a) variação de carga, (b) detalhe das
formas de onda antes e (c) após variação de carga.
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Figura 62: Representação simplificada em diagrama de blocos do controle de velocidade
do motor BLDC.

(a)

(b)

Figura 63: Controle de velocidade do motor BLDC: (a) Ciclo de condução europeu
ECE-15: Canal 1 velocidade de referência (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
condução europeu ECE-15 modificado: Canal 1 velocidade de referência (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 CONCLUSÕES E TRABALHOS FUTUROS

O objetivo principal deste trabalho foi o controle das correntes aplicado ao acio-

namento de um motor BLDC de baixa indutância. Assim, foi realizada uma revisão

dos principais controladores de corrente utilizados no acionamento destes motores. O

controlador por histerese apresenta frequência de comutação variável e dependente

da carga. O controlador proporcional–integral (PI) foi analisado para a śıntese das

correntes retangulares do motor, tanto no sistema de coordenadas naturais quanto no

śıncrono. Em altas velocidades de operação do motor há uma degradação das correntes

retangulares sintetizadas devido ao fato da corrente de referência variar rapidamente

e a frequência de corte do controlador PI ser fixa. Assim o controlador proporcional–

integral com integradores em múltiplos sistemas de referência śıncronos rotativos (PI

controller with multiple rotating synchronous reference frame integrators) (PI-MRI) foi

apresentado. Apesar da boa resposta em elevadas velocidades de operação do mo-

tor, o controlador PI-MRI possui elevado esforço computacional devido às múltiplas

transformações de coordenadas necessárias.

Três controladores preditivos foram apresentados. O controle preditivo direto

(direct predictive control) (DPC) e controle preditivo de duas configurações (two-

configuration predictive control) (2PC) por não utilizarem modulador possuem frequên-

cia de comutação variável sendo ainda necessário minimizar uma função custo. O

controlador PWM preditivo (PWM predictive control) (PPC) possui rápida resposta,

superior ao DPC e 2PC, além de baixo esforço computacional por não usar função

custo. Neste sentido o controlador PPC foi investigado para a śıntese das correntes do

motor BLDC.

O prinćıpio de funcionamento do PPC foi introduzido através de um conversor

em ponte completa com carga tipo fonte de tensão constante. A semelhança desta

topologia com o fato de apenas duas fases do motor BLDC conduzirem correntes não

nulas em intervalos de π/3 rad simplifica a leitura das correntes do motor, permitindo

controlar apenas uma “pseudo” corrente. Assim, foi posśıvel derivar a lei de controle
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preditiva para a śıntese das correntes utilizando um único controlador. Devido à baixa

indutância do motor, a ondulação de corrente é elevada exigindo elevadas frequências de

comutação, podendo limitar o uso de IGBT. Os IGBT possuem a vantagem de operar

em ńıveis de tensão e corrente superiores aos MOSFET, entretanto, a sua frequência

de comutação é menor. Desta forma, três estratégias PWM foram investigadas a fim

de reduzir a ondulação de corrente, sendo elas: bipolar, unipolar śıncrona e unipolar.

Foi realizada uma análise da ondulação de corrente para as três estratégias, sendo que

a estratégia PWM unipolar apresentou menor ondulação por dobrar a frequência de

comutação equivalente.

Controladores preditivos usam o modelo da planta para predizer a ação de controle

necessária para levar o sistema ao estado desejado. Assim, variações paramétricas entre

o modelo e a planta real podem refletir em um comportamento diferente do desejado,

podendo em alguns casos levar o sistema à instabilidade. Desta maneira, foi realizada

uma análise de estabilidade do sistema compensado frente a variações paramétricas do

motor. O comportamento dinâmico das correntes foi analisado mediante variações no

parâmetro da indutância do motor. O PPC foi projetado desprezando as resistências

de enrolamento do motor, devido ao seu baixo valor. Em função disto, foi realizada

uma análise do efeito sobre as correntes ao se desprezar as resistências de enrolamento.

Variações na indutância estimada têm maior impacto sobre o comportamento dinâmico

das correntes e estabilidade, ao passo que, a resistência de enrolamento possui relação

com o erro em regime permanente.

Resultados de simulação foram apresentados para avaliar o comportamento do con-

trolador das correntes do motor BLDC. Quando o parâmetro Lc foi corretamente es-

timado, o sistema compensado apresenta rápida convergência, em dois ciclos de amos-

tragem. Para variações no parâmetro Lc as correntes apresentam comportamento sub-

amortecido ou superamortecido, sendo necessário um número maior de amostras para

convergência. Ainda sim, o controlador apresenta rápida convergência à corrente de

referência. Os resultados de simulação também mostraram que o sistema compensado

apresentou imunidade às variações em degrau na tensão do barramento CC e da carga

mecânica.

Por fim, o sistema de acionamento do motor BLDC foi descrito e resultados experi-

mentais foram obtidos para um protótipo de 5 kW/48V. A ondulação de corrente para

as três estratégias PWM foram comparadas. A estratégia PWM unipolar apresentou

menor ondulação de corrente e frequência de comutação equivalente de 100 kHz mesmo

com cada interruptor sendo comutado em 50 kHz. Os resultados experimentais per-
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mitiram observar a existência de erro de regime permanente nas correntes sintetizadas

devido à não idealidades do sistema de acionamento, tais como: atraso do disparo dos

interruptores, atraso de amostragem, tempo morto e queda de tensão nos interrupto-

res. Assim, a lei de controle foi refinada, incorporando parcelas extras para compensar

termos referentes às não idealidades de maneira a corrigir o erro em regime perma-

nente. Resultados para variações no parâmetro Lc foram apresentados validando as

análises matemáticas realizadas. A rejeição de distúrbios na tensão do barramento CC

e da carga mecânica foi investigada. Como nos resultados simulados, o controlador

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

Por fim, foi usado o ciclo de condução veicular (ECE–15) para avaliar o comporta-

mento dinâmico do controlador preditivo frente a uma variação mais próxima a uma

situação real de um véıculo elétrico. Os resultados experimentais apresentados corro-

boram as análises matemáticas e simulações validado o trabalho proposto.

Desta forma, o PPC, combinado com a estratégia PWM unipolar, permitiu sinte-

tizar correntes com rápida dinâmica, erro em regime permanente despreźıvel e baixa

ondulação de corrente. Neste sentido, destacam-se as principais contribuições desta

tese:

• Redução da ondulação de corrente em motores BLDC de baixa indutância pelo

uso da estratégia PWM unipolar e unipolar śıncrona sem o uso de conversores ou

filtros adicionais;

• Algoritmo PPC de baixo esforço computacional e simples implementação, não

sendo necessário o uso de FPGA conjuntamente com DSP, comumente utilizados

em motores BLDC com baixa indutância;

• Análise da estabilidade e erro de regime permanente frente à variações nos pa-

râmetros do motor BLDC, ainda não descritos na literatura para este tipo de

motor;

• Proposta de uma técnica para compensação do erro em regime permanente nas

correntes em função de atrasos no circuito de disparo e amostragem, bem como

a compensação da queda de tensão nos interruptores de potência e tempo morto

para o controlador PPC.
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véıculos elétricos.

7.1.1 RESULTADOS DIRETOS

Artigos em periódicos
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C. B. P.; FERREIRA A. A.; BARBOSA, P. G.; BRAGA, H. A. C. Protótipo 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 são sugeridos para trabalhos futuros tendo como finalidade aperfei-

çoar e dar continuidade a este trabalho:

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

• Desenvolvimento do sistema de gerenciamento da bateria e conversores para ali-

mentação do circuito de disparo, condicionamento de sinais e DSC compat́ıveis

com a tensão da bateria (em andamento);

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

preditiva proposta;

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

rentes do motor BLDC;

• Investigar o projeto em espaço de estados do controlador preditivo de corrente

para um sistema aumentado com integrador e considerando o atraso de proces-

samento;

• Implementar o controlador preditivo no sistema de coordenadas αβ.
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APÊNDICE A -- TRANSFORMAÇÕES DOS SISTEMAS DE

COORDENADAS

A seguir serão apresentados os conceitos básicos para as transformações dos siste-

mas de coordenadas utilizados neste trabalho.

A.1 SISTEMA DE COORDENADAS NATURAIS

Considerando as seguintes tensões trifásicas senoidais balanceadas:

va = V̂ cos (ωet)

vb = V̂ cos
(
ωet− 2π

3

)
vc = V̂ cos

(
ωet+ 2π

3

)
(A.1)

onde V̂ é o valor de pico da tensão por fase e ωe é a velocidade angular em rad/s.

Para um sistema equilibrado algumas transformações sobre tensões e correntes, por

exemplo, podem ser feitas a fim de reduzir a ordem do sistema, como a transformação

para o sistema de coordenadas αβ0 e dq0.

A.2 SISTEMA DE COORDENADAS αβ0

Na Figura 64 é ilustrada a interpretação geométrica da transformação do sistema

de coordenadas abc→ αβ0. Decompondo as componentes abc no sistema de referência

estacionário αβ0, chega-se a relação de transformação dada por:


χα

χβ

χ0

 =
2

3


1 −1

2
−1

2

0
√

3
2
−
√

3
2

1
2

1
2

1
2



χa

χb

χc

 , (A.2)
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a constante 2/3 caracteriza a invariância em amplitude das grandezas elétricas trans-

formadas podendo a variável χ representar um conjunto de tensões, correntes ou fluxos

magnéticos instantâneos (KRAUSE; WASYNCZUK & SUDHOFF, 1995). O eixo em que é

projetada a variável χ0 é perpendicular aos eixos α e β.

A relação inversa da transformação é dada por:
χa

χb

χc

 =


1 0 1

−1
2

√
3

2
1

−1
2
−
√

3
2

1



χα

χβ

χ0

 , (A.3)

α

β

a

c

b

π
6

π
6

Figura 64: Representação gráfica da transformação de coordenadas abc→ αβ0.

Considerando um sistema trifásico a três 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 αβ0, rotacio-

nando com velocidade angular ωe. O sistema de coordenadas dq0 rotaciona com mesma

velocidade angular de ~V . Assume-se que não há defasagem entre o fasor e a coordenada

d, ou seja, θe = θ1. Pela decomposição das coordenadas αβ0 no sistema de coordenadas

dq0 em função de θe, chega-se a relação de transformação dada a seguir:
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
χd

χq

χ0

 =


cos(θe) sen(θe) 0

− sen(θe) cos(θe) 0

0 0 1



χα

χβ

χ0

 , (A.4)

α

β

d

q

ωe

θe θ1

V

Figura 65: Sistema de coordenadas αβ0 e dq0.

A transformação de dq0→ αβ0 é dada por:


χα

χβ

χ0

 =


cos(θ) − sen(θ) 0

sen(θ) cos(θ) 0

0 0 1



χd

χq

χ0

 , (A.5)
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APÊNDICE B -- ANÁLISE DE ONDULAÇÃO DE CORRENTE

A seguir serão obtidas expressões matemáticas para ondulação de corrente para

as estratégias PWM bipolar, unipolar śıncrona e unipolar, considerando operação em

regime permanente.

B.1 ONDULAÇÃO DE CORRENTE PARA ESTRATÉGIA PWM BI-
POLAR

Na Figura 66(a) e (b) são exibidas as formas de onda da tensão e corrente nos

terminais do inversor, respectivamente, para a estratégia PWM bipolar. Em operação

em regime permanente d[k] = d[k + 1] que por simplicidade será representado por d.

Assumindo que apenas dois braços do conversor estão em condução, pode-se redesenhar

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

Ip

I1
t

t

C
o
rr

en
te

vab

+Vcc

-Vcc

(1-d)Ts

dTs

I3

I2

0 t1 t2

2Rs 2Ls

Ip

Evab

(a)

(b)

(c)

Figura 66: Ondulação de corrente para estratégia PWM bipolar: (a) tensão nos termi-
nais do conversor (vab), (b) corrente sintetizada e (c) circuito equivalente.
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A corrente na indutância durante o intervalo 0 ≤ t < t1 pode ser expressa por:

VCC = 2RsIp(t) + 2Ls
dIp(t)

dt
+ E, (B.1)

assumindo condição inicial Ip(0) = I1 e passando (B.1) para o domı́nio de Laplace:

VCC
s

= 2RsIp(s) + 2sLsIp(s)− 2LsI1 +
E

s
. (B.2)

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

Ip,1(t) =
VCC − E

2Rs

(
1− e−Rs

Ls
t
)

+ I1e
−Rs

Ls
t, (B.3)

sendo Ip,1(t) a corrente no tempo compreendido entre 0 ≤ t < t1.

De forma análoga, a corrente na indutância compreendida entre t1 ≤ t < t2 é dada

por:

−VCC = 2RsIp(t) + 2Ls
dIp(t)

dt
+ E, (B.4)

Aplicando a transformada de Laplace em (B.4) considerando como condição inicial

Ip(t1) = I2:

−VCC
s

= 2RsIp(s) + 2sLsIp(s)− 2LsI2 +
E

s
. (B.5)

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

Ip,2(t) =
−VCC − E

2Rs

(
1− e−Rs

Ls
t
)

+ I1e
−Rs

Ls
t, (B.6)

sendo Ip,2(t) a corrente no tempo compreendido entre t1 ≤ t < t2.

Dado que Ip,1(t1) = Ip,1(dTs) = I2:

I2 =
VCC − E

2Rs

(
1− e−Rs

Ls
dTs
)

+ I1e
−Rs

Ls
dTs . (B.7)

Em regime permanente Ip,2(t2) = I3 = I1, assim substituindo t = (1 − d)Ts em

(B.6):

I1 =
−VCC − E

2Rs

(
1− e−Rs

Ls
(1−d)Ts

)
+ I2e

−Rs
Ls

(1−d)Ts . (B.8)
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Analisando a Figura 66(b), a ondulação de corrente é dada por ∆Ip = I2− I1, logo

manipulando I2 e I1 obtém-se:

∆Ip =
VCC − E

Rs

(
1− e−RsTsd

Ls

)(
1− e−

RsTs(1−d)
Ls

)
1− e−RsTs

Ls

(B.9)

No instante da partida do motor quando a FEM é nula tem-se uma das condições

de máxima ondulação de corrente. Analisando (B.9) para E = 0 e desprezando as

resistências dos enrolamentos fazendo R→ 0 obtém-se a expressão para ondulação de

corrente em função de parâmetros da planta e da razão ćıclica d:

∆Ip = VCC
d(1− d)Ts

Ls
. (B.10)

Analisando (B.10) observa-se que quanto maior a tensão do barramento ou menor

a indutância do motor maior será a ondulação de corrente. Uma forma de reduzir a

ondulação de corrente é aumentado a frequência de comutação.

Dado que Ts, VCC e Ls são constantes é posśıvel obter a máxima ondulação de

corrente derivando (B.10) em função de d e igualando a zero, onde a máxima ondulação

de corrente é obtida para d = 1/2. Substituindo d = 1/2 em (B.10) obtém-se a máxima

ondulação de corrente para estratégia PWM bipolar dada por:

∆Ip,máximo =
VCCTs

4Ls
. (B.11)

B.2 ONDULAÇÃO DE CORRENTE PARA ESTRATÉGIA PWM UNI-
POLAR SÍNCRONA

Na Figura 67(a) e (b) são exibidas as formas de onda da tensão e corrente nos

terminais do conversor entre as fases “a” e “b”, respectivamente, para a estratégia

PWM unipolar śıncrona, considerando operação em regime permanente.

Comparando as Figuras 66(a) e 67(a), a mesma tensão é aplicada durante o inter-

valo 0 ≤ t < t1 onde t1 = dTs. Assim, (B.3) pode ser usada para descrever a corrente

durante 0 ≤ t < t1. Dada a condição inicial para corrente igual a I1 é posśıvel obter a

corrente I2 por meio de (B.7).

Na Figura 67(a) durante o intervalo t1 ≤ t < t2 a tensão vab = 0, diferentemente

da estratégia PWM bipolar onde vab = −VCC . Assim, substituindo VCC = 0 em (B.8),
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Ip

I1

t

t

C
o
rr

en
te

vab

+Vcc

(1-d)Ts

dTs

I3

I2

0 t1 t2

(a)

(b)

Figura 67: Ondulação de corrente para estratégia PWM unipolar śıncrona: (a) tensão
nos terminais do conversor (vab), (b) corrente sintetizada.

obtém-se a corrente I3 no instante t2, onde em operação em regime I1 = I3:

I1 =
−E
2Rs

(
1− e−Rs

Ls
(1−d)Ts

)
+ I2e

−Rs
Ls

(1−d)Ts , (B.12)

De posse de I2 e I1 por meio (B.7) (B.12), respectivamente, e assumindo E = 0

pode-se calcular a ondulação de corrente dada por ∆Ip = I2 − I1:

∆Ip =
VCC
2Rs

(
1− e−RsTsd

Ls

)(
1− e−

RsTs(1−d)
Ls

)
1− e−RsTs

Ls

(B.13)

Desprezando a resistência do enrolamento em (B.13), obtém-se a expressão para

ondulação de corrente utilizando a estratégia PWM unipolar śıncrona:

∆Ip = VCC
d(1− d)Ts

2Ls
. (B.14)

Dado que Ts, VCC e Ls são constantes, a máxima ondulação de corrente é obtida

derivando (B.14) em função de d e igualando a zero, resultando no valor de d = 1/2

para a máxima ondulação de corrente. A máxima ondulação de corrente é obtida

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

∆Ip,máximo =
VCCTs

8Ls
. (B.15)
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B.3 ONDULAÇÃO DE CORRENTE PARA ESTRATÉGIA PWM UNI-
POLAR

A análise da estratégia PWM unipolar śıncrona será realizada para duas condições:

Ip > 0 onde o conversor sintetiza tensão média positiva em vab (Caso 1) e Ip < 0

onde o conversor sintetiza tensão média negativa em vab (Caso 2), ambas considerando

operação em regime permanente.

Caso 1

Na Figura 68(a) e (b) são exibidas as formas de onda da tensão nos terminais vab

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

Ip

I1

t

t

C
o
rr

en
te

vab

+Vcc

(1-d)Ts

(2d-1)Ts/2

I3

I2

0 t1 t2

(a)

(b)

Ts/2

Ts

Figura 68: Ondulação de corrente para estratégia PWM unipolar para Ip > 0: (a)
tensão nos terminais do conversor (vab), (b) corrente sintetizada.

A corrente durante o intervalo 0 ≤ t < t1 pode ser obtida por (B.3), onde t1 =

(2d− 1)Ts/2. Assim, substituindo t1 em (B.3):

Ip,1 (t1) =
VCC − E

2Rs

(
1− e−RsTs

2Ls
(2d−1)

)
+ I1e

−RsTs
2Ls

(2d−1), (B.16)

onde Ip,1(t1) = I2 é a equação que descreve a trajetória da corrente durante 0 ≤ t < t1,

tendo como condição inicial a corrente I1.

Considerando o intervalo t1 ≤ t < t2, tem-se que a condição inicial para a equação

da corrente é dada por I2. A tensão aplicada nos terminais do conversor é zero. A

partir do circuito da Figura 66(c) é posśıvel obter a expressão no domı́nio de Laplace:

0 = 2RsIp(s) + 2sLsIp(s)− 2LI2 +
E

s
. (B.17)
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Isolando Ip(s) em (B.17) e aplicando a transformada inversa de Laplace:

Ip,2(t) =
−E
2Rs

(
1− e−Rs

Ls
t
)

+ I2e
−Rs

Ls
t. (B.18)

Dada a operação em regime permanente I1 = I3 = Ip,2(t2), substituindo t2 =

(1− d)Ts em (B.18):

I1 =
−E
2Rs

(
1− e−Rs

Ls
(1−d)Ts

)
+ I2e

−Rs
Ls

(1−d)Ts . (B.19)

De posse de I2 e I1 calculados em (B.16) e (B.19), respectivamente, é posśıvel

calcular a ondulação de corrente ∆Ip = I2 − I1, considerando E = 0:

∆Ip =
VCC
2Rs

(
1− e−RsTs

2Ls − e−RsTs
2Ls

(2d−1) − e−RsTs
2Ls

(1−d)
)

1− e−RsTs
2Ls

(B.20)

Desprezando a resistência do enrolamento em (B.20), chega-se a expressão para

ondulação de corrente utilizando a estratégia PWM unipolar:

∆Ip = VCCTs
−2d2 + 3d− 1

2Ls
. (B.21)

A máxima ondulação de corrente é obtida derivando (B.21) em função de d e

igualando a zero, resultando no valor de d = 3/4 para a máxima ondulação de corrente.

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

∆Ip,máximo =
VCCTs
16Ls

. (B.22)

Inicialmente, para esta análise considerando a estratégia PWM unipolar, foi assu-

mido que Ip > 0 e que a tensão média sintetizada nos terminais do conversor também

é positiva, esta condição é atendida para 1/2 ≤ d ≤ 1. Então as equações (B.21) e

(B.20) são válidas apenas para este intervalo de d.

Caso 2

Nas Figuras 69(a) e (b) são exibidas as formas de onda da tensão e corrente nos

terminais do conversor utilizando a estratégia PWM unipolar para Ip < 0 e tensão

média sintetizada nos terminais negativa.

Aplicando a mesma metodologia é posśıvel calcular os valores de I2 e I1:
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Ip

I1 t

t
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vab

+Vcc

dTs(1-2d)Ts/2

I3

I2

0 t1 t2

(a)

(b)

Ts/2

Ts

Figura 69: Ondulação de corrente para estratégia PWM unipolar para Ip < 0: (a)
tensão nos terminais do conversor (vab), (b) corrente sintetizada.

I2 =
−VCC − E

2Rs

(
1− e− Rs

2Ls
(1−2d)Ts

)
+ I1e

− Rs
2Ls

(1−2d)Ts , (B.23)

I1 =
−E
2Rs

(
1− e−Rs

Ls
dTs
)

+ I2e
−Rs

Ls
dTs . (B.24)

Manipulando (B.23) e (B.24) e calculando a ondulação de corrente ∆Ip = I2 − I1:

∆Ip = −VCC
2Rs

(
1 + e−

RsTs
2Ls − e−RsTs

Ls
d − eRsTs

2Ls
(2d−1)

)
1− e−RsTs

2Ls

(B.25)

Desprezando o efeito das resistências dos enrolamento (R→ 0):

∆Ip = VCCTs
d(2d− 1)

2Ls
. (B.26)

As equações (B.25) e (B.26) são válidas apenas para 0 ≤ d < 1/2, ou seja, para

tensões médias negativas sintetizadas nos terminais de sáıda do conversor e consequen-

temente Ip < 0.

Derivando (B.26) em função de d e igualando a zero é posśıvel obter a razão ćıclica

que causa a maior ondulação de corrente, sendo dada por d = 1/4. Substituindo

d = 1/4 em (B.26) obtém-se (B.22).
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APÊNDICE C -- DIAGRAMA ESQUEMÁTICO DAS PLACAS

Os circuitos de condicionamento de sinais e de proteção 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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APÊNDICE D -- CARACTERÍSTICAS DO DSC

As principais caracteŕısticas da placa e do DSC são citadas a seguir (Texas Instru-

ments, 2012), (DIGITAL, 2007):

•Máximo ciclo de instrução 6,67 ns (150 MHz);

•Memória Flash on-chip 256k x 16;

•Memória SARAM 34k x 16;

•Memória SRAM de 256k bytes off-chip;

•Até 18 PWM de sáıda e até 6 PWM de alta resolução;

•Até 6 entradas para captura de eventos externos;

•Até 8 timers de 32 bits;

•Três CPU Timers de 32 bits;

•Comunicação: CAN, SPI, UART e I2C;

•16 Canais de A/D de 12 bits com taxa de conversão de 80 ns, com multiplexador

de 2×8 canais, aquisição individual ou simultânea com referência externa ou

interna;

•88 pinos de I/O;

•8 Interrupções externas;

•Alimentação da placa em 5 V ;


