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Resumo

Este trabalho descreve a conceção e validação de um retificador de potência ativo.

O retificador possui, como fonte, uma Máquina Śıncrona de Ímanes Permanentes

(PMSM) trifásica, a funcionar como gerador, com uma velocidade de rotação

imposta no seu veio. Como carga, possui uma bateria, para a qual se pretende

controlar a potência transferida.

Para que tal seja posśıvel, é feita uma abordagem teórica às caracteŕısticas

do tipo de máquina utilizado, aos métodos de controlo aplicáveis, às formas de

medição da velocidade e posição do rótor, assim como às técnicas de modulação

tipicamente utilizadas em Voltage Source Converters (VSC).

Depois da análise teórica, é feita uma implementação sob forma de simulação

do controlo de corrente através do método Field Oriented Control (FOC), com

velocidade e posição do rótor estimados através de uma Phase Locked Loop (PLL),

utilizando a técnica Sinusoidal Pulse Width Modulation (SPWM) aplicada na

retificação trifásica.

Posteriormente, é efetuada uma nova implementação, também sob forma de

simulação, com processo de controlo e o processo de estimação da velocidade e de

posição do rótor desempenhados por um microcontrolador, havendo necessidade

de discretizar estes processos.

Para finalizar, são analisados e comentados os resultados apresentados em

cada uma das implementações efetuadas, são abordadas posśıveis discrepâncias

que poderiam ocorrer numa implementação prática e indicadas posśıveis melho-

rias ao trabalho elaborado.

Palavras-chave: Retificação trifásica ativa, PMSM, controlo FOC, sensor-

less FOC, controlo em dq, PLL.
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Abstract

This work describes the design and validation of an active power rectifier. The

rectifier has a three-phase Permanent Magnet Synchronous Machine (PMSM) as

source, operating as a generator with a rotation speed imposed on its shaft. As

a load, it has a battery, to which is wanted to control the transferred power.

To make this possible, a theoretical approach is made to the characteristics

of the type of machine used, to the applicable control methods, to the ways of

measuring the rotor speed and position, as well to the modulation techniques

typically used in Voltage Source Converters (VSC).

After the theoretical analysis, an implementation is made in the form of cur-

rent control simulation using the Field Oriented Control (FOC) method, with

estimated rotor speed and position using a Phase Locked Loop (PLL), using also

the Sinusoidal Pulse Width Modulation (SPWM) applied to three-phase rectifi-

cation.

Subsequently, a new implementation is carried out, also in the form of si-

mulation, with a control process and the rotor speed and position estimation

performed by microcontroller, with the need to discretize these processes.

Finally, the results presented in each of the implementations are analyzed and

commented on, possible discrepancies that could occur in a practical implementa-

tion are addressed and possible improvements to the elaborated project are also

indicated.

Keywords: Three-phase active rectification, PMSM, FOC control, sensorless

FOC, control in dq, PLL.

xi
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4.1 Constituição t́ıpica de um encoder ótico. . . . . . . . . . . . . . . . . . 48

4.2 Disco (de três ńıveis) de um encoder ótico incremental e respetivos

outputs. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
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Caṕıtulo 1

Introdução

Sendo a retificação de tensão um processo frequentemente utilizado na eletrónica

de potência, aos dias de hoje é-lhe muitas vezes associada a necessidade de ser

eficiente. A retificação clássica (com recurso a d́ıodos e tiŕıstores) não se revela

suficiente no grau de liberdade que proporciona quando há necessidade de au-

mentar a eficiência da conversão, sendo necessário recorrer a técnicas de controlo

avançadas associadas a outros componentes semicondutores, tais como Insulated

Gate Bipolar Transistors (IGBT’s) ou Metal Oxide Semiconductor Field Effect

Transistors (MOSFET’s).

Posto isto, este projeto aborda o estudo necessário à implementação dum

retificador trifásico eficiente, capaz de alcançar o fator de potência unitário, tendo

como carga uma bateria e como fonte de alimentação um motor śıncrono de

ı́manes permanentes (PMSM) trifásico. Para que tal seja alcançável, é necessário

recorrer a técnicas de controlo espećıficas para o efeito, sendo uma delas o Field

Oriented Control (FOC).

Uma aplicação onde este tipo de implementação pode ser encontrada atu-

almente, são os carros h́ıbridos, onde a retificação é usada para transformar a

energia proveniente das rodas (acopladas mecanicamente a um motor śıncrono de

ı́manes permanentes) para um barramento de corrente cont́ınua (DC), sendo além

disso o mesmo circuito conversor de potência o responsável pela tarefa inversa,

i.e, funcionar como inversor e desta forma transformar a energia do barramento

DC para o motor, quando há essa necessidade [1].

1.1 Motivação e contextualização

A realização deste projeto surge no âmbito da unidade curricular Tese/Disserta-

ção, sendo esta parte do plano de estudos do Mestrado em Engenharia Eletrotéc-

1
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nica e de Computadores, na área de especialização em Automação e Sistemas.

A escolha deste tema surge no seguimento da unidade curricular de Controlo

de Potência, lecionada no primeiro ano do Mestrado, que abriu portas a novos

conhecimentos e na qual surgiu a vontade de querer continuar aprender mais

sobre a área de estudos em questão.

Com isto, foi então aceite o desafio de estudar e projetar e simular o compor-

tamento de um retificador trifásico ativo, que usa como fonte um motor śıncrono

de ı́manes permanentes.

1.2 Objetivos

Esta dissertação tem como principal objetivo a tarefa que a intitula, i.e, a retifi-

cação ativa recurso a uma máquina śıncrona de ı́manes permanentes.

De forma mais detalhada, os objetivos são o projeto e a simulação de um

conversor eletrónico de potência que faça retificação ativa, sendo usada como

fonte de tensão trifásica, com corrente alternada (AC), uma máquina śıncrona de

ı́manes permanentes na sua função de gerador e, como carga DC uma bateria na

qual se controlar a potência por ela recebida, através do método FOC, de forma

a conseguir um fator de potência unitário.

Para alcançar estes objetivos surgiram então diversos requisitos a cumprir,

necessários ao seu alcance, sendo eles o conhecimento acerca das caracteŕısticas

e do funcionamento das máquinas śıncronas, em particular do PMSM, a noção

de alguns dos métodos de controlo e de determinação da velocidade e posição do

rótor do motor, assim como o conhecimento de algumas das técnicas de modulação

aplicáveis.

1.3 Organização do relatório

O presente documento está organizado em sete caṕıtulos, sendo o primeiro e pre-

sente Caṕıtulo 1 dedicado à introdução, motivação, contextualização e objetivos

desta dissertação.

Posteriormente, seguem-se quatro caṕıtulos de estudo teórico necessário ao

alcance dos objetivos definidos, sendo esta sequência iniciada pelo Caṕıtulo 2,

onde é feito o estudo da máquina śıncrona, particularizadas e analisadas as ca-

racteŕısticas do PMSM e alguns conceitos necessários para à sua utilização.

No Caṕıtulo 3 é feito um breve estudo comparativo entre alguns dos métodos

de controlo aplicáveis ao tipo de motor utilizado, sendo feita a justificação da

escolha do método FOC no desenvolvimento deste projeto.
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Passando para o Caṕıtulo 4, neste é feito uma análise a métodos que per-

mitem obter a informação relativa ao ângulo e velocidade do rótor, sendo estas

necessárias tendo em conta o método de controlo utilizado.

Relativamente ao Caṕıtulo 5, nele são abordadas algumas das técnicas de mo-

dulação tipicamente usadas no contexto da retificação e inversão trifásica, sendo

aqui finalizada a sequência de caṕıtulos com conteúdo essencialmente teórico.

No Caṕıtulo 6, após o estudo apresentado nos caṕıtulos anteriores, é feito de

forma progressiva o projeto e simulação do controlador FOC aplicado ao PMSM,

assim como da sua discretização e análise dos resultados obtidos.

Para finalizar, no Caṕıtulo 7, é feito um balanço geral de toda a disserta-

ção, sendo apresentadas as conclusões e indicados os principais desenvolvimentos

futuros.





Caṕıtulo 2

Máquina Śıncrona de Ímanes

Permanentes

De todo um conjunto de máquinas rotativas, conversoras de energia elétrica em

energia mecânica, existe um tipo espećıfico de máquinas que se enquadra no sub-

conjunto das máquinas śıncronas, denominadas de máquinas śıncronas de ı́manes

permanentes, ou tipicamente designadas por motores śıncronos de ı́manes per-

manentes (Permanent Magnet Synchronous Motors). Nestes motores, o campo

magnético do rótor é gerado através de ı́manes permanentes, em vez de serem

usadas bobines excitadas através da injeção de corrente direta (DC).

O facto de serem usados ı́manes permanentes leva, pelo menos, às seguintes

vantagens:

• O espaço necessário para incorporar os ı́manes permanentes é reduzido

quando comparado com máquinas com excitação eletromagnética, proporci-

onando assim um aumento do grau de liberdade para o projeto da máquina

(e.g., orientação do fluxo magnético, forma [1]);

• Este tipo de máquinas apresenta valores de binário elevado e alta densidade

de potência, que resulta numa boa dinâmica. Por sua vez, resulta também

uma maior eficiência ao longo de uma ampla gama de velocidades [2];

• É posśıvel alcançar um controlo suave da rotação com um ripple de binário

muito baixo, aquando do uso das técnicas de controlo adequadas;

• A ausência de escovas aumenta a fiabilidade e reduz a necessidade de ma-

nutenção destas máquinas.

5
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A criação de novos tipos de ı́manes, como o ı́man de neod́ımio-ferro-boro

(NdFeB), com alta densidade de energia, tornou o PMSM apropriado para a sua

aplicação na mobilidade elétrica [3], começando estes a ser utilizados em véıculos

elétricos e h́ıbridos. Mais recentemente, as áreas de aplicação estenderam-se para

aviões elétricos e recuperação de energia em véıculos pesados de combustão (e.g,

camiões com câmaras térmicas, sendo os PMSM usados para alimentar sistemas

auxiliares de aquecimento ou arrefecimento dos compartimentos [1]. Além destas

aplicações, o PMSM é atualmente usado na automação industrial, como é o caso

da sua utilização em braços robóticos [4].

2.1 Máquinas śıncronas

Começando por analisar o conjunto ao qual pertencem as máquinas que intitulam

este Caṕıtulo, as máquinas śıncronas são máquinas elétricas rotativas cuja velo-

cidade angular do veio, ωm, em rad/s é diretamente proporcional à frequência,

f , da tensão de alimentação, tal como se pode verificar na Equação 2.1, ou na

Equação 2.2, caso haja necessidade de obter o resultado em RPM. Nestas equa-

ções referenciadas, o número de polos é representado por p, a velocidade angular

elétrica (ou velocidade śıncrona) por ωe e número de RPM por n.

ωm =
2ωe
p

=
4π · f
p

, rad/s (2.1)

n =
120 · f
p

,RPM (2.2)

As máquinas śıncronas são máquinas reverśıveis, i.e., podem funcionar como

motor ou como gerador. Quando uma máquina opera como gerador, é a velo-

cidade de rotação do veio que impõe a frequência da tensão gerada. Por outro

lado, é imposta a velocidade de rotação por parte da frequência da tensão de

alimentação, quando esta máquina funciona como motor.

Num funcionamento sem anomalias, a frequência de alimentação do estator e

a rotação do veio estão sempre em sincronismo, ao contrário do que acontece nos

motores de indução, onde existe deslizamento. Na Figura 2.1 pode ser verificada

a composição f́ısica de uma máquina śıncrona (neste caso um PMSM) e de uma

máquina asśıncrona, sendo de salientar a sua aparente semelhança.

Embora com componentes com o mesmo nome, a exigência de projeto, de

construção e, por consequência, custo de um motor śıncrono são superiores com-

parativamente a um motor de indução de igual potência. A sua escolha feita

para aplicações onde é necessária maior dinâmica, eficiência, fator de potência,

ou maior densidade de potência (no caso dos PMSM’s) [5].
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Figura 2.1: PMSM com campo magnético radial.

O seu prinćıpio de funcionamento baseia-se na interação entre a variação fluxo

magnético criado nos indutores do estator e o fluxo magnético do rótor (produzido

pelos ı́manes ou por excitação de indutâncias). A rotação de um destes fluxos face

ao outro faz com que sejam geradas correntes (segundo a Lei de Lenz) e binário

(em função do deslocamento angular entre entre os fluxos). O fluxo magnético

que resulta desta interação é denominado de fluxo no entreferro [1].

2.2 Classificação do PMSM com base no tipo de rótor

Num PMSM o estator tem a mesma função que o presente numa máquina śıncrona

genérica. No entanto, o rótor pode ter diferentes configurações de acordo como os

ı́manes permanentes estão fisicamente dispostos. Os PMSM’s são normalmente

classificados em duas tipologias diferentes, de acordo com a direção do seu campo

de fluxo:

• Campo axial — o fluxo tem uma direção paralela ao veio do rótor (Figura

2.2a));

• Campo radial — o fluxo tem uma direção coincidente com raio da máquina

(Figura 2.2b)).

Atualmente as máquinas de campo radial são mais comuns, estando as de

campo axial em expansão devido à sua elevada densidade de potência e capacidade

de aceleração [2].
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Figura 2.2: PMSM’s com campo magnético axial (a) e radial (b) [6].

Nas máquinas de campo radial os PM’s do rótor podem ser dispostos de

diferentes formas [1], sendo que as mais comuns são classificadas como:

• Ímanes permanentes na superf́ıcie (SPM);

• Ímanes permanentes embutidos (EPM);

• Ímanes permanentes interiores (IPM);

O prinćıpio de operação do Permanent Magnet Synchronous Motor (PMSM)

não varia com a forma de implantação dos PM’s, no entanto as aplicações onde

estas máquinas são utilizadas e a forma como são controladas pode variar, como

será abordado posteriormente.

Os SPM são geralmente usados em aplicações de baixa velocidade enquanto

que os IPM’s, que proporcionam maior robustez, são destinados para aplicações

de velocidade mais elevada (geralmente superior a 3000 RPM) [2].

O método adotado na montagem dos PM’s no rótor tem influência fundamen-

talmente nos valores de indutância direta e de quadratura [3]. O eixo magnético

do rótor é denominando de eixo direto, sendo o principal caminho do fluxo através

dos ı́manes. Por definição, quando o eixo direto está alinhado com o enrolamento

do estator, a indutância do estator é a indutância do eixo direto (Ld). Rodando

os ı́manes 90◦ da posição previamente alinhada (do ponto de vista elétrico), o es-

tator fica alinhado com a área interpolar do rótor, que contem apenas a zona de

ferro. Por definição, nesta posição a indutância do estator é a indutância do eixo
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Figura 2.3: Posśıveis implementações dos ı́manes permanentes nos PMSM’s: a)
SPM; b) EPM; c) IPM [6].

de quadratura (Lq). Na Figura 2.3 podem ser analisadas diferentes possibilidades

de implementação dos PM’s.

A Figura 2.3a) representa o corte transversal de um rótor com SPM. Como

é posśıvel verificar, os PM’s estão colocados na superf́ıcie do rótor e, como a sua

permeabilidade magnética é próxima da permeabilidade magnética do ar, resulta

assim um rótor isotrópico. Esta propriedade leva a que fluxo radial seja quase

uniforme (relutância idêntica nos eixos d e q), resultando em Ld ∼= Lq.

A Figura 2.3b) representa um mesmo corte, mas de um rótor com EPM. A

espessura do ı́man resulta numa extensão do entreferro na mesma quantidade.

Devido aos “dentes” de ferro existentes, a relutância do eixo direto é assim maior

do que a relutância do eixo de quadratura. Esta desigualdade resulta assim em

Ld < Lq que é denominada de anisotropia inversa, uma vez que é uma relação

contrária ao que acontece na maioria das máquinas śıncronas existentes, onde

Ld > Lq. A anisotropia (ξ) é dada pela razão apresentada na Equação 2.3.
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ξ =
Ld

Lq
(2.3)

Quando o rótor é anisotrópico, i.e Ld 6= Lq, o PMSM tem duas componentes

de binário: o binário de excitação dos PM’s e o binário de relutância. Diferentes

valores de anisotropia requerem diferentes métodos de controlo, de forma a obter

uma melhor eficiência do PMSM, usando um conceito conhecido como“Maximum

Torque per Ampere” (MTPA), que será abordado neste caṕıtulo.

A Figura 2.3c) representa a posição dos PM’s no interior de um rótor com

orientação radial como abordado no ińıcio do subcaṕıtulo. Este tipo de construção

é mais complexo, no entanto incrementa a robustez da máquina e proporciona

caracteŕısticas mais adequada para aplicações de velocidade mais elevada [1].

2.3 Transformadas de Clarke e Park

De forma a conseguir projetar algoritmos de controlo vetorial adequados, abor-

dados no Caṕıtulo 3, torna-se necessário compreender duas transformações ma-

temáticas que simplificam e otimizam esta tarefa.

A Transformada de Clarke tem por objetivo o tratamento de forma inde-

pendente do fluxo no entreferro e do binário do sistema. Esta transformação

matemática consiste na conversão do sistema de equações que descreve o compor-

tamento de uma máquina multifásica num sistema que representa uma máquina

equivalente de duas fases. Desta forma, torna-se posśıvel representar todos os

parâmetros e variáveis de um PMSM num único sistema referencial de dois eixos.

Quanto à Transformada de Park, esta tem por objetivo fazer com que o ân-

gulo do rótor (θe, definido como o ângulo entre o eixo direto do rótor d e a fase

a do estator do motor [1]) deixe de ser uma dependência das componentes que

até então variam de forma sinusoidal em função deste argumento (componentes

detalhadas na secção relativa ao modelo do PMSM no referencial dq. Esta de-

pendência é eliminada passando dum referencial de dois eixos estático (αβ) para

um referencial de dois eixos rotativo (dq). O referencial dq é designado de rota-

tivo, pois considera-se que este roda em sincronismo com o rótor, fazendo assim

com que os parâmetros do PMSM se tornem invariantes em relação ao ângulo do

rótor, θe.

Estas duas transformadas são normalmente aplicadas em conjunto, simplifi-

cando assim um sistema sinusoidal trifásico num sistema equivalente DC, de forma

a simplificar e otimizar o processo de controlo, sendo posteriormente aplicadas

as transformadas inversas necessárias de acordo com a técnica de modulação a

utilizar, tal como é apresentado na Figura 2.4.
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Figura 2.4: Sequência de aplicação das Transformadas de Clarke e Park [7].

2.3.1 Transformada de Clarke

Numa abordagem mais detalhada, considerando o sistema de Equações 2.4 como

representativo das variações sinusoidais de um sistema elétrico trifásico, ideal e

em regime permanente, podemos passar do referencial abc para plano referencial

αβ, como se pode verificar na Figura 2.5. Este resultado é alcançado através da

Equação 2.5.


a = cos(θ)

b = cos(θ − 2π
3 )

c = cos(θ + 2π
3 )

(2.4)

Figura 2.5: Referenciais abc e αβ [8].

[
α

β

]
=

2

3
·

[
1 −1

2 −1
2

0
√
3
2 −

√
3
2

]
·

ab
c

 (2.5)
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De forma a obter os sinais novamente no referencial abc, recorre-se à trans-

formada inversa apresentada na Equação 2.6.

ab
c

 =

 1 0

−1
2

√
3
2

−1
2 −

√
3
2

 · [α
β

]
(2.6)

2.3.2 Transformada de Park

Depois de aplicada a transformada de Clarke, a transformada de Park faz a

conversão das variáveis do referencial αβ em variáveis equivalentes, denominadas

de eixo direto (d) e eixo de quadratura (q), que formam assim o referencial dq,

que é rotativo. Após a transformação, as variáveis passam de um comportamento

sinusoidal e passam agora a ter um comportamento de cariz DC, tal como indicado

anteriormente. A relação dos três referenciais é apresentada na Figura 2.6, onde

θe representa o ângulo elétrico (ou ângulo do rótor) e ωe a velocidade elétrica (ou

frequência angular, que rege de forma śıncrona a rotação do referencial dq). Esta

transformação é alcançada através da Equação 2.7.

Figura 2.6: Referenciais abc, αβ e dq [9].

[
d

q

]
=

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
·

[
α

β

]
(2.7)

De forma a obter os sinais novamente no referencial αβ, recorre-se à transfor-

mada inversa apresentada na Equação 2.8.

[
α

β

]
=

[
cos(θe) −sen(θe)

sen(θe) cos(θe)

]
·

[
d

q

]
(2.8)
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Note-se que para as Equações 2.7 e 2.8 é necessário conhecer o valor do ângulo

elétrico θe, sendo este valor calculável de acordo com a Equação 2.9. Este ângulo

caracteriza um vetor resultante das componentes d e q, com módulo (r) calculável

segundo a Equação 2.10.

θe = ωe · t = tg−1(
β

α
) = tg−1(

q

d
) (2.9)

r =
√
α2 + β2 =

√
d2 + q2 (2.10)

2.3.3 Transformada abc para dq0

A transformação do referencial abc pode ser feita diretamente para o referencial

dq. Para tal, é necessário recorrer à Equação 2.11. Para fazer a transformação

inversa recorre-se à Equação 2.12, sendo necessário em ambos os casos o valor do

ângulo elétrico θe.

dq
0

 =
2

3
·

 cos(θe) cos(θe − 2π
3 ) cos(θe + 2π

3 )

−sen(θe) −sen(θe − 2π
3 ) −sen(θe + 2π

3 )
1
2

1
2

1
2

 ·
ab
c

 (2.11)

ab
c

 =
2

3
·

 cos(θe) −sen(θe) 1

cos(θe − 2π
3 ) −sen(θe − 2π

3 ) 1

cos(θe + 2π
3 ) −sen(θe + 2π

3 ) 1

 ·
dq

0

 (2.12)

2.4 Modelo do PMSM no referencial dq

Estudadas as Transformadas de Clarke e Park, e com o objetivo de definir um mo-

delo correto do PMSM no referencial dq, torna-se necessário abordar inicialmente

o modelo do mesmo no referencial abc.

Partindo da Figura 2.7, que representa o circuito elétrico do estator do PMSM,

pode deduzir-se o sistema de Equações 2.13, sendo va,vb e vc as tensões simples aos

terminais do estator, ia,ib e ic as correntes que lá circulam, Ra,Rb e Rc os valores

das resistências dos enrolamentos do estator e ψa,ψb e ψc os fluxos elétricos.


va = Ra · ia + dψa

dt

vb = Rb · ib + dψb
dt

vc = Rc · ic + dψc
dt

(2.13)

O cálculo dos fluxos elétricos da máquina é feito de acordo com a Equação 2.14,

onde La,Lb e Lc são as auto-indutâncias, por fase, dos enrolamentos do estator
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Figura 2.7: Esquema elétrico do estator do PMSM [10].

e Mab, Mac, Mba, Mbc, Mca e Mcb são as indutâncias mútuas entre as respetivas

fases do estator. Note-se ainda que Mab = Mba, Mbc = Mcb e Mca = Mac. ψf
representa o fluxo magnético gerado pelos ı́manes permanentes do PMSM.

ψaψb
ψc

 =

 La Mab Mac

Mba Lb Mbc

Mca Mcb Lc

 ·
iaib
ic

+ ψf ·

 cos(θe)

cos(θe − 2π
3 )

cos(θe + 2π
3 )

 (2.14)

Relativamente às indutâncias, que variam em função de θe, estas podem ser

calculadas de acordo com os sistemas de Equações 2.15 e 2.16. O valor de Ls cor-

responde à auto-indutância do estator, por fase (valor médio entre as indutâncias

de cada enrolamento do estator, Lm à variação máxima ocorrida com a variação

do ângulo do rótor e Ms à indutância mútua do estator (valor médio entre as

indutâncias mútuas dos enrolamentos do estator).


La = Ls + Lm · cos(2θe)
Lb = Ls + Lm · cos(2(θe − 2π

3 ))

Lc = Ls + Lm · cos(2(θe + 2π
3 ))

(2.15)


Mab = −Ms − Lm · cos(2(θe + π

6 )

Mbc = −Ms − Lm · cos(2(θe + π
6 −

2π
3 ))

Mac = −Ms − Lm · cos(2(θe + π
6 + 2π

3 ))

(2.16)

Os fluxos magnéticos, apresentados na Equação 2.14, podem ser também re-

presentados pela forma indicada na Equação 2.17.
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ψfaψfb
ψfc

 = ψf ·

 cos(θe)

cos(θe − 2π
3 )

cos(θe + 2π
3 )

 (2.17)

Em suma, o PMSM pode ser caracterizado do plano abc, numa forma com-

pacta, de acordo com a Equação 2.18.

[
vabc

]
=
[
Rs

]
·
[
iabc

]
+
[
dψabc
dt

]
[
ψabc

]
=
[
Labc

]
·
[
iabc

]
+
[
ψfabc

] (2.18)

Cada termo da Equação 2.18 é detalhado nas Equações 2.19, 2.20 e 2.21.

De salientar que na Equação 2.20 se considera que um PMSM em bom funcio-

namento tem os valores das resistências dos enrolamentos muito próximos, sendo

Ra = Rb = Rc = Rs.

[
vabc

]
=
[
va vb vc

]T
[
iabc

]
=
[
ia ib ic

]T
[
ψabc

]
=
[
ψa ψb ψc

]T
[
ψfabc

]
=
[
ψfa ψfb ψfc

]T
(2.19)

[
Rs

]
=

Rs 0 0

0 Rs 0

0 0 Rs

 (2.20)

[
Labc

]
=

 La Mab Mac

Mba Lb Mbc

Mca Mcb Lc

 (2.21)

Conclúıda a definição da PMSM no plano abc, pode agora passar-se a conver-

são para o plano αβ, de acordo com a Equação 2.22.

[
vα
vβ

]
=

2

3
·

[
1 −1

2 −1
2

0
√
3
2 −

√
3
2

]
·

vavb
vc

 (2.22)

Assim, a Equação 2.13 ganha uma nova forma, de acordo com a Equação 2.23.
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{
vα = Rs · iα + dψα

dt

vβ = Rs · iβ +
dψβ
dt

(2.23)

Após se obter a transformação para o referencial αβ pode-se agora passar

à transformação apresentada na Equação 2.24 que permite a representação dos

sinais num referencial rotativo em sincronia com o rótor do motor, tal como

já tinha sido abordado. O eixo d estará alinhado com o polo norte do fluxo

magnético do rótor, enquanto que o eixo q terá um avanço de 90◦ face ao anterior.

Caso se pretenda obter os sinais no referencial dq sem que seja necessário

passar pela transformada de Clarke, pode-se proceder com os cálculos indicados

na Equação 2.25, sendo também indispensável o valor de θe para a obtenção dos

resultados corretos.

[
vd
vq

]
=

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
·

[
vα
vβ

]
(2.24)

vdvq
v0

 =
2

3
·

 cos(θe) cos(θe − 2π
3 ) cos(θe + 2π

3 )

−sen(θe) −sen(θe − 2π
3 ) −sen(θe + 2π

3 )
1
2

1
2

1
2

 ·
vavb
vc

 (2.25)

Outro conceito que é necessário abordar é a representação dos fluxos elétricos

do PMSM no referencial dq.

Como se pode verificar na Figura 2.8, a combinação entre o fluxo elétrico

do rótor (ψf ), que é produzido pelos ı́manes permanentes, e o fluxo elétrico do

estator (ψs), que é produzido pelas correntes que lá circulam, resulta num fluxo

no entreferro (ψAG).

Na forma complexa retangular, (ψf ) pode ser representado de acordo com a

Equação 2.26.

~ψAG = ψd + jψq (2.26)

Note-se que, tal como representado na Figura 2.8, tendo o fluxo do rótor de

estar alinhado com o eixo direto, isto leva a que ψfq = 0 e ψfd = ψf . Por outro

lado o fluxo do estator (ψs) depende dos valores das componentes da corrente id
e iq.

Assim sendo, os fluxos no referencial dq podem ser representados de acordo

com o sistema da Equação 2.27 ou na forma matricial, de acordo com a Equação

2.28.



2.4. MODELO DO PMSM NO REFERENCIAL dq 17

Figura 2.8: Diagrama vetorial dos fluxos e correntes num PMSM.

{
ψd = Ld · id + ψf
ψq = Lq · iq

(2.27)

[
ψdq

]
=

[
ψd
ψq

]
=

[
Ld · id
Lq · iq

]
+

[
ψf
0

]
(2.28)

Os valores de Ld e Lq podem ser calculados de acordo com a Equação 2.29.

{
Ld = Ls +Ms + 3

2Lm
Lq = Ls +Ms − 3

2Lm
(2.29)

Considerando as Equações 2.23 e 2.24, pode-se então deduzir a Equação 2.30,

que por sua vez resulta na Equação 2.31.

[
vd
vq

]
=

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
·

[
Rs · iα + dψα

dt

Rs · iβ +
dψβ
dt

]
(2.30)

[
vd
vq

]
= Rs ·

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
·

[
iα
iβ

]
+

+

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
· ddt(

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]−1
·

[
ψd
ψq

] (2.31)

Tendo em conta a Equação 2.32, pode obter-se assim a Equação 2.33.
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[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]−1
=

[
cos(θe) −sen(θe)

sen(θe) cos(θe)

]
(2.32)

[
vd
vq

]
= Rs ·

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
·

[
iα
iβ

]
+

+

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
· ddt(

[
cos(θe) −sen(θe)

sen(θe) cos(θe)

]
·

[
ψd
ψq

] (2.33)

Assumindo agora que θe = ωe · t então dθe
dt = ωe, levando à Equação 2.34, que

depois de simplificada resulta na Equação 2.35.

[
vd
vq

]
= Rs ·

[
id
iq

]
+

[
cos(θe) sen(θe)

−sen(θe) cos(θe)

]
·

·(

[
−ωe · sen(θe) −ωe · cos(θe)
ωe · cos(θe) −ωe · sen(θe)

]
·

[
ψd
ψq

]
+

+

[
cos(θe) −sen(θe)

sen(θe) cos(θe)

]
· ddt

[
ψd
ψq

]
)

(2.34)

[
vd
vq

]
= Rs ·

[
id
iq

]
+

[
0 −ωe
ωe 0

]
·

[
ψd
ψq

]
+
d

dt

[
ψd
ψq

]
(2.35)

Da combinação das Equações 2.35 e 2.28 obtém-se assim a Equação 2.36, que

sob forma de sistema pode ser representado de acordo com a 2.37.

[
vd
vq

]
= Rs ·

[
id
iq

]
+

[
0 −ωe
ωe 0

]
·(

[
Ld · id
Lq · iq

]
+

[
ψf
0

]
)+

d

dt
(

[
Ld · id
Lq · iq

]
+

[
ψf
0

]
) (2.36)

A Equação 2.37 pode ser também representada sob a forma da Equação 2.37.

{
vd = Rs · id − ωe · Lq · iq + d

dt(Ld · id + ψf )

vq = Rs · iq + ωe · (Ld · id + ψf ) + d
dt(Lq · iq)

(2.37)

{
vd = Rs · id + d

dtψd − ωe · ψq
vq = Rs · iq + d

dtψq + ωe · ψd
(2.38)

Nesta Equação (2.38), os termos dψd
dt e

dψq
dt correspondem às tensões de trans-

formador [1] que interligam o rótor e o estator. Os termos ωe · ψd e ωe · ψq são
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os responsáveis pelas tensões de velocidade (ed e eq), que por sua vez são direta-

mente proporcionais à velocidade elétrica da máquina (ωe) e às componentes d e

q do fluxo no entreferro (ψAG). Com estas considerações pode-se assim reescrever

a Equação 2.38, tal como apresentado na Equação 2.39.

{
vd = Rs · id + d

dtψd − eq
vq = Rs · iq + d

dtψq + ed
(2.39)

Do ponto de vista do gerador, as tensões de velocidade são as responsáveis

por gerar a Força Eletromotriz (FEM), enquanto que as tensões de transformador

são as responsáveis por gerar a Força Contraeletromotriz (FCEM). Por outras

palavras, as tensões ed e eq são tensões internas do gerador e vd e vq são as

tensões aos terminais da máquina (no referencial dq). Quando não existe carga

nestes terminais, vd = 0 e vq = ed = ωe · ψf = Ef , sendo também neste caso

em particular a tensão simples de pico entre as fases (va, vb e vc) e o neutro. Ef
representa a tensão interna (ou a FEM) produzida pelos ı́manes permanentes.

Do ponto de vista do motor, as FEM e FCEM assumem os papéis inversos.

Em regime permanente, as tensões dψd
dt e

dψq
dt são nulas, podendo assim con-

siderar a Equação 2.40 e o circuito equivalente da Figura 2.9. Aqui é posśıvel

observar a dependência cruzada entre as tensões vd e eq e as tensões vq e ed.{
vd = Rs · id − ωe · Lq · iq
vq = Rs · iq + ωe · (Ld · id + ψf )

(2.40)

Figura 2.9: Circuito equivalente do PMSM no referencial dq, em regime perma-
nente [1].

Em regime permanente, as diferentes quantidades de fluxo, corrente e tensão

podem ser representadas no referencial dq de acordo com a Figura 2.10. Note-se
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a ausência da representação queda de tensão na resistência do estator (Rs), que

habitualmente é muito pequena relativamente às outras componentes da tensão.

Esta representação é válida para o funcionamento do PMSM enquanto motor,

visto que a componente da corrente iq é positiva e está em fase com a tensão Ef .

Pode verificar-se ainda o enfraquecimento do fluxo no entreferro (ψAG) provocado

pela componente corrente id, que é negativa e gera uma oposição ao fluxo do rótor

(ψf ).

Figura 2.10: Diagrama vetorial do PMSM no referencial dq, em regime perma-
nente e a funcionar como motor [1].

Na Figura 2.11 é posśıvel verificar que a componente da corrente iq tem um

desfasamento de 180◦ face a Ef , que é um acontecimento indicativo do funci-

onamento do PMSM como gerador. Com isto, o fluxo ψAG é reforçado como

consequência da componente da corrente id ser positiva.

2.4.1 Potência elétrica

Relativamente à potência elétrica do PMSM no referencial dq, esta pode ser obtida

partindo-se da Equação 2.41, onde pe representa esta potência, que é obtida

através do somatório dos produtos entre as tensões e correntes instantâneas de

cada fase.

pe = va · ia + vb · ib + vc · ic =
[
vabc

]T
·
[
iabc

]
(2.41)

Aplicando as transformadas estudadas anteriormente às correntes e tensões,

obtém-se, numa forma simplificada, a Equação 2.42.

Pe =
3

2
(vd · id + vq · iq) (2.42)
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Figura 2.11: Diagrama vetorial do PMSM no referencial dq, em regime perma-
nente e a funcionar como gerador [1].

Partindo da Equação 2.42 e substitúıdo os termos vd e vq de acordo com a

Equação 2.38, resulta assim a Equação 2.43.

Pe =
3

2
Rs · (i2d + i2q)︸ ︷︷ ︸

pcu

+
3

2
(id ·

d

dt
ψd + iq ·

d

dt
ψq)︸ ︷︷ ︸

PL

+
3

2
ωe · (ψd · iq − ψq · id)︸ ︷︷ ︸

Pem

(2.43)

A Equação 2.43 pode ser dividida em três diferentes componentes de potência

[1], sendo uma delas a potência dissipada nos enrolamentos (pcu), outra a potên-

cia resultante das variações de energia armazenada nas indutâncias (PL) e, por

último, a potência resultante da conversão da energia elétrica em mecânica (ge-

rador) ou vice-versa (motor). Esta última componente é designada de potência

eletromecânica (Pem, ou simplesmente P , como apresentado na Equação 2.44).

P =
3

2
ωe · (ψd · iq − ψq · id) (2.44)

2.4.2 Binário eletromagnético

Outra caracteŕıstica que é importante estudar no referencial dq, é binário eletro-

magnético da PMSM. De forma a simplificar este estudo não se irão considerar

as perdas dos enrolamentos (32Rs · (i
2
d + i2q)).

Por definição, a potência mecânica rotacional (Pm) resulta do produto do

binário eletromagnético (Tm) e a velocidade angular mecânica (ωm), tal como se

pode verificar na Equação 2.45.
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Pm = Tm · ωm (2.45)

Como verificado anteriormente na Equação 2.2, a velocidade mecânica de-

pende do número de polos da máquina (p). Não considerando as perdas e assu-

mindo o funcionamento em regime permanente, então Pm = P , levando assim à

Equação 2.46, tendo esta por base as Equações 2.2, 2.40, 2.44, 2.45 e considerando

Te = Tm.

Te =
3

2
· p

2
· (ψf · iq + (Ld − Lq) · id · iq) (2.46)

Partindo agora da Equação 2.46 e representando-a sob a forma da Equação

2.47, é posśıvel observar as duas componentes do binário eletromagnético. Estas

duas componentes são o binário de excitação (Tex, que é a componente maiori-

tária do binário num PMSM e que resulta da interação dos fluxos dos ı́manes

permanentes com a componente da corrente iq) e o binário de relutância (Tr,

que tem uma magnitude dependente da anisotropia do rótor e da orientação das

correntes do estator). Note-se que o binário de relutância é tão residual quanto

menor for a diferença entre as indutâncias Ld e Lq.

Te =
3

4
p · ψf · iq︸ ︷︷ ︸

Tex

+
3

4
p · (Ld − Lq) · id · iq︸ ︷︷ ︸

Tr

(2.47)

Existe ainda uma outra componente do binário eletromagnético ainda não

abordada, denominada de cogging torque (Tp), que representa a variação do bi-

nário resultante da interação do fluxo ψf com as ranhuras no ferro do estator

[1].

Com esta componente, a Equação 2.47 pode ser reescrita de acordo com a

Equação 2.48. O termo Wm representa a co-energia magnética, que depende do

ângulo mecânico do rótor (θm) e das componentes da corrente id e iq.

Te =
3

4
p · ψf · iq︸ ︷︷ ︸

Tex

+
3

4
p · (Ld − Lq) · id · iq︸ ︷︷ ︸

Tr

+
dWm

dθm︸ ︷︷ ︸
Tp

(2.48)

A ńıvel comercial, muitos dos PMSM têm um cogging torque entre os 5% e

10% do binário nominal, podendo estes valores não exceder 1% em aplicações de

elevado desempenho [11]. Esta é uma caracteŕıstica que pode ser otimizada com

o design da estrutura do PMSM.

A Figura 2.12 representa um exemplo da variação do cogging torque com

a posição do rótor num PMSM de 10 polos e 12 setores (sendo caracteŕısticas
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que definem o ângulo correspondente ao peŕıodo desta variação), para diferentes

números de ı́manes por polo.

Figura 2.12: Exemplo de variação do cogging torque em função do ângulo do
rótor, na utilização de 1, 2 ou 3 ı́manes por polo ((a), (b) e (c), respetivamente)
[12].

Embora abordada, não se pretende esmiuçar esta componente do binário, por

não se tratar dum conceito essencial ao desenvolvimento deste projeto. Desta

forma, esta componente não será considerada nas análises que se seguirão neste

relatório.
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2.4.3 Ângulo de binário

Um outro assunto a estudar relativamente ao modelo do PMSM no referencial dq

é o ângulo de binário, que não é um assunto consensual na literatura [1].

Existem pelo menos três formas diferentes de definir este conceito, sendo elas:

• O ângulo entre a tensão do estator (vs) e a tensão interna (Ef ), sendo o

ângulo desta abordagem representado por δv;

• O ângulo entre o fluxo do rótor (ψf ) e fluxo no entreferro (ψAG), sendo o

ângulo desta abordagem representado por δψ;

• O ângulo entre o fluxo do rótor (ψf ) e a corrente do estator (is), ψf sendo

o ângulo desta abordagem representado por δi.

O ângulo de binário δv, também conhecido por ângulo de potência [13], é

positivo caso a tensão vs tenha um ângulo avançado face à tensão Ef , ou nega-

tivo caso este ângulo tenha um atraso relativamente à mesma, tal como se pode

observar na Figura 2.13.

Figura 2.13: Ângulo de binário δv no referencial dq [1].

Analisando a Figura 2.13 pode-se deduzir as Equações 2.49, 2.50, 2.51, 2.52.

vs =
√
v2d + v2q =

√
(ωe · Lq · iq)2 + (ωe · Ld · id + Ef )2 (2.49)

{
vd = vs · sen(δv)

vq = vs · cos(δv)
(2.50)

δv = tan−1

(
Lq · iq

Ld · id +
Ef
ωe

)
(2.51)
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
id =

vs·cos(δv)−Ef
ωe·Ld

iq = vs·sen(δv)
ωe·Lq

(2.52)

Considerando agora a Equação 2.52, pode-se reescrever a Equação 2.47 da

forma apresentada na Equação 2.53, que após alguma manipulação algébrica

pode resulta na Equação 2.54.

Te = 3
4p ·

Ef
ωe︸︷︷︸
ψf

· vs · sen(δv)

ωe · Lq︸ ︷︷ ︸
iq

+

+3
4p · (Ld − Lq) ·

vs · cos(δv)− Ef
ωe · Ld︸ ︷︷ ︸

id

· vs · sen(δv)

ωe · Lq︸ ︷︷ ︸
iq

(2.53)

Te = 3
4
p
ω2
e
· Ef ·vsLq

· sen(δv) + 3
4
p
ω2
e
· (Ld − Lq) ·

v2s ·sen(2δv)−Ef ·vs·sen(δv))
2Ld·Lq

(2.54)

Note-se que foi mantida a separação das partes da expressão que correspondem

ao binário de excitação e binário de relutância, sendo de salientar presença na

expressão da velocidade de sincronismo (ωe) nesta forma de expressão, que cria

uma falsa ideia de proporção inversa do binário face a ωe. Na verdade, a presença

das tensões Ef e vs em numerador anulam este efeito, uma vez que ambas incluem

a velocidade de sincronismo de forma impĺıcita. Esta é uma observação que

apenas se verifica nesta forma de representação do ângulo de binário.

Relativamente ao ângulo de binário δψ (que tal como indicado previamente,

resulta do ângulo entre o fluxo do rótor e fluxo no entreferro) pode ser observado

na Figura 2.14, de onde se podem extrair as Equações 2.55, 2.56, 2.57 e 2.58.

ψAG =
√
ψ2
d + ψ2

q =
√

(Ld · id + ψf )2 + (Lq · iq)2 (2.55)

{
ψd = ψAG · cos(δψ)

ψq = ψAG · sen(δψ)
(2.56)

δψ = tan−1
(

Lq · iq
Ld · id + ψf

)
(2.57)


id =

ψAG·cos(δψ)−ψf
Ld

iq =
ψAG·sen(δψ)

Lq

(2.58)
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Figura 2.14: Ângulo de binário δψ no referencial dq [1].

Considerando agora a Equação 2.58, pode-se reescrever a Equação 2.47 da

forma apresentada na Equação 2.59, que após alguma manipulação algébrica

pode resulta na Equação 2.60.

Te = 3
4p · ψf ·

ψAG·sen(δψ)
Lq

+

+3
4p · (Ld − Lq) ·

ψAG·cos(δψ)−ψf
Ld

· ψAG·sen(δψ)Lq

(2.59)

Te = 3
4p ·

ψf ·ψAG
Lq

· sen(δψ) + 3
4p · (Ld − Lq) ·

ψ2
AG·sen(2δψ)−ψf ·ψAG·sen(δψ)

2Ld·Lq
(2.60)

Mantida novamente a separação das partes da expressão que correspondem

ao binário de excitação e binário de relutância, é agora de salientar a semelhança

com a Equação 2.54, mas sendo agora clara a não dependência da velocidade de

sincronismo (ωe).

Relativamente ao ângulo de binário δi (que tal como indicado previamente,

resulta do ângulo entre o fluxo do rótor e a corrente is), pode ser observado na

Figura 2.15, de onde se podem extrair as Equações 2.61, 2.62 e 2.63.

is =
√
i2d + i2q (2.61)

δi = tan−1
(
iq
id

)
(2.62)

{
id = is · cos(δi)
iq = is · sen(δi)

(2.63)
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Figura 2.15: Ângulo de binário δi no referencial dq [1].

Considerando a Equação 2.58, pode-se reescrever a Equação 2.47 da forma

apresentada na Equação 2.59.

Te =
3

4
p · ψf · is · sen(δi) +

3

8
p · (Ld − Lq) · i2s · sen(2δi) (2.64)

Mantida também aqui a separação das partes da expressão que correspondem

ao binário de excitação e binário de relutância, salienta-se a sua simplicidade face

às homólogas (Equações 2.54 e 2.60) e o ângulo δi ter como referência o eixo d

do referencial, ou seja, a posição do rótor.

Destas diferentes abordagens ao ângulo de binário, cada uma é usada de

acordo com diferentes estratégias de controlo da máquina, e.g., a habitual uti-

lização do ângulo δi no método Field Oriented Control (FOC), ou a habitual

utilização do ângulo δψ no método Direct Torque Control (DTC) [1].

Estes métodos de controlo vetoriais (que serão abordados com mais detalhe

no Caṕıtulo 3) visam a reorientação do vetor da corrente is, em amplitude e

fase, para algum ponto de trabalho pretendido. Um dos objetivos pode ser, por

exemplo, obter o máximo de binário por Ampere (Maximum Torque Per Ampere

ou MTPA).

Seja para esta filosofia de controlo ou para outra que utilize o método vetorial,

torna-se necessário perceber de que forma se pode chegar a uma resposta no

referencial dq.

A Figura 2.16 mostra o comportamento do binário eletromagnético do PMSM

em função do ângulo de binário (δ), e de acordo com a sua isotropia, num fun-

cionamento de motor. Num funcionamento de gerador, as curvas de binário

apresentam um comportamento simétrico em relação à origem dos gráficos apre-

sentados, sendo por isso a análise do binário feita para o módulo do ângulo (|δ|).
Note-se ainda que este ângulo de binário pode ser δi, δψ ou δv, não variando o

resultado, apenas a forma de o calcular.
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A Figura 2.16a) representa o tipo de curva t́ıpico de uma máquina com IPM’s

com anisotropia inversa (i.e. Ld
Lq

< 1), onde o binário eletromagnético máximo

(Te) é atingido quando 90◦ < |δ| < 180◦ (em regime permanente), sendo este

ângulo, δmax, que provoca um valor de binário máximo.

Considerando agora uma máquina śıncrona com SPM, tipicamente com um

rótor isotrópico, i.e Ld ' Lq, o binário eletromagnético é muito próximo do

binário de excitação, uma vez que o binário de relutância é quase nulo. Neste

caso, o binário máximo em regime permanente, é atingido quando |δ| ' 90◦.

Relativamente às máquinas śıncronas com rótor onde se verifique que Ld
Lq

> 1,

o binário eletromagnético máximo, em regime permanente, é atingido quando

0◦ < |δ| < 90◦, tal como apresentado na Figura 2.16b).

Figura 2.16: Binário eletromagnético do PMSM, em função do ângulo de binário
δ, num funcionamento de motor, quando: a) Ld

Lq
< 1; b) Ld

Lq
> 1 [1].

De forma a determinar os valores do ângulo δmax é necessário encontrar ma-

tematicamente os zeros da derivada da Equação 2.64, tal como como é mostrado

na Equação 2.65 e na Equação 2.66.

d
dδ

(
3
4p · ψf · is · sen(δi) + 3

8p · (Ld − Lq) · i
2
s · sen(2δi)

)
= 0⇔

3
4p · ψf · is · cos(δi) + 6

8p · (Ld − Lq) · i
2
s · cos(2δi) = 0⇔

3
4p ·

(
2(Ld − Lq) · i2s · cos2(δi) + ψf · is · cos(δi)− (Ld − Lq) · i2s

)
= 0⇔

3
4p · is ·

(
2(Ld − Lq) · is · cos2(δi) + ψf · cos(δi)− (Ld − Lq) · is

)
= 0

(2.65)
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Devem considerar-se soluções da Equação os valores de δimax entre −180◦ e

180◦.

δimax = cos−1

−ψf ±
√
ψ2
f + 8(Ld − Lq)2 · i2s)

4(Ld − Lq) · is

 (2.66)

Posteriormente a este passo, pode-se determinar quais as componentes da

corrente id e iq recorrendo à Equação 2.63.

2.5 Medição dos parâmetros de um PMSM

Ao longo do caṕıtulo foram abordados diversas caracteŕısticas f́ısicas do PMSM,

sendo que estas podem ser necessárias ao controlo da máquina, dependendo do

método utilizado (tal como será abordado no Caṕıtulo 3), no entanto estas nem

sempre são disponibilizadas na folha de especificações técnicas da máquina. Como

tal, existem alguns métodos que possibilitam a determinação destes parâmetros.

2.5.1 Número de polos

O número de polos dá máquina śıncrona pode ser determinado através da Equa-

ção 2.2, indicada anteriormente, por exemplo, colocando o PMSM em rotação a

uma velocidade conhecida (que também pode ser medida com um taqúımetro) e

verificando a frequência da tensão gerada entre duas das fases (nos terminais do

estator). Com estes valores conhecidos, fica apenas uma incógnita na Equação

2.67, p, que é o número de polos do PMSM. Na Figura 2.17 pode ser visto o

exemplo de um PMSM, com um rótor de tipologia IPM de 10 polos.

p =
120 · f
n

(2.67)

Figura 2.17: PMSM de 130 kW, com 10 polos [14].
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2.5.2 Resistência do estator

A resistência do estator, abordada anteriormente como Rs, é numa descrição mais

detalhada, a resistência por fase do estator. Esta deve ser medida com o rótor

parado, com um ohmı́metro, entre cada par de fases existente na máquina. A

Figura 2.18 mostra a medição entre as fases A e B de uma máquina trifásica,

sendo necessário repetir a medição entre as fases A e C e também entre B e

C. Note-se que, de acordo com a Figura 2.18, cada medição fecha o circuito

que inclui as resistências de duas fases, devendo assumir-se como valor de Rs
metade do valor medido. Um outro dado a ter em conta é a resistência dos cabos

do ohmı́metro, cujo o valor pode ser significativo face ao valor da resistência do

estator.

Figura 2.18: Exemplo de medição da resistência do estator do PMSM.

2.5.3 Indutâncias Ld e Lq

Os valores de Ld e Lq podem ser obtidos de uma forma semelhante à da resistência

do estator, i.e., com o rótor parado e entre cada par de fases existente na máquina,

tal como mostra a Figura 2.19, no entanto estas medições devem ser repetidas

para diferentes posições do rótor. Este número de medições deve ser tanto maior

quanto o número de polos do motor, para desta forma ser posśıvel traçar uma

regressão que represente a variação da indutância em função da posição do rótor.

Além disso, é também necessário ter noção da tipologia do rótor usado, mais

concretamente se são esperados valores de Ld < Lq, Ld > Lq ou Ld ' Lq, para

desta desta forma ser posśıvel fazer correspondência entre as incógnitas (Ld e Lq)

e os valores medidos anteriormente, tendo também em conta mais uma vez, o

número de polos existente.

Como exemplo, pode verificar-se a Figura 2.20, que representa o valor da

indutância em função da variação da posição do rótor, num PMSM de 4 polos
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com IPM’s, onde Ld < Lq.

Figura 2.19: Exemplo de medição da indutância do estator do PMSM.

Figura 2.20: Variação da indutância em função da posição do rótor num PMSM
de 4 polos de tipologia IPM.

2.5.4 Constante de FCEM

A constante de FCEM, Ke, representa a tensão simples eficaz gerada pelo PMSM

a uma velocidade de 1000 RPM.

Para conseguir determinar este parâmetro, caso não seja posśıvel colocar a

máquina num funcionamento de gerador a 1000 RPM, pode ser feita a análise

para a rotação mais próxima posśıvel deste valor, calculando-se o valor de Ke de
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acordo com a Equação 2.68. Nesta equação, ERMS representa a tensão gerada a

determinada rotação (em RPM).

Ke =
ERMS

RPM
· 1000 (2.68)

Caso não seja posśıvel fazer uma medição direta da tensão simples eficaz,

pode-se alcançar este valor, seja através da tensão composta entre fases (Figura

2.21), sendo necessário dividir o valor medido por
√

3, ou através do valor de pico

observado num osciloscópio, sendo áı necessário utilizar a relação apresentada na

Equação 2.69.

VRMS =
Vpk√

2
(2.69)

Figura 2.21: Exemplo de medição da tensão composta gerada por um PMSM.

2.5.5 Velocidade máxima e velocidade ḿınima

Relativamente aos valores de velocidade máxima e mı́nima, normalmente apenas

o limite máximo é definido pelo fabricante da máquina.

Para verificar a velocidade máxima do PMSM, pode fazer-se o arranque da

máquina com um controlo V/F em malha aberta (abordado no Caṕıtulo 3), até

à tensão nominal do motor, estando este em vazio, verificando-se a velocidade

que é atingida com um taqúımetro. De salientar que a esta velocidade, que

pode ser o dobro da velocidade nominal do motor [15], o binário é inferior ao

binário nominal do PMSM, estando a máquina a funcionar num estado de fluxo

enfraquecido, como se pode verificar na Figura 2.22. A relação entre a velocidade

nominal e velocidade máxima pode ainda ser feita pela Equação 2.70, onde CPSR
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representa o alcance da velocidade em potência constante (Constant Power Speed

Range)

CPSR =
ωmax

ωnominal
(2.70)

Quanto à velocidade mı́nima, esta pode ser definida como a velocidade mais

baixa à qual o feedback da posição (seja estimado ou medido) é degradado

pelo comportamento instável da máquina, provocado por uma FCEM demasi-

ado baixa. Este valor pode andar na ordem dos 5% da velocidade nominal do

PMSM.

Figura 2.22: Comportamento do binário e da potência de um PMSM em função
da velocidade do rótor.

2.5.6 Momento de inércia

O momento de inércia é definido como a dificuldade em alterar a velocidade de

rotação do veio da máquina, dependendo esta caracteŕıstica da massa do rótor

e do diâmetro do veio. Uma forma de obter este valor, passa por fazer um

arranque com aceleração (α) constante, com um dinamómetro rotativo (Figura

2.23) acoplado ao veio, de forma a medir o binário mecânico (Tm) produzido pelo

PMSM, chegando ao momento de inércia de através da Equação 2.71. Nesta

equação J representa o momento de inércia.

Tm = J · α (2.71)
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Figura 2.23: Exemplo de esquema funcional de um dinamómetro [16].

2.5.7 Constante de tempo mecânica

A constante de tempo (τ) do PMSM representa o tempo, em segundos, que o

motor demora a atingir 63,2% da sua velocidade nominal, em vazio, partindo do

repouso e tendo esta mesma velocidade nominal como referência, que é normal-

mente atingida ao fim de 5τ .

Uma vez que a constante de tempo do PMSM engloba a componente mecânica

(τm) e elétrica (τe), para que se posśıvel analisar apenas a componente mecânica

pode optar-se por fazer a análise da velocidade durante a desaceleração. Para

tal, depois ter o PMSM estabilizado na velocidade nominal, em vazio, abre-se

completamente o circuito alimentação elétrica do PMSM, registando a velocidade

até ao repouso do rótor. O valor de τm é alcançado quando a máquina chega a

36,8% da velocidade nominal, de forma semelhante ao apresentado na Figura

2.24.

Figura 2.24: Curva t́ıpica de desaceleração do rótor do motor.
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2.6 Conclusão

Ao longo deste caṕıtulo foi estudado o principal objeto de trabalho deste projeto,

o PMSM, sendo este estudo uma base essencial para os caṕıtulos que se seguem.

A compreensão da sua estrutura e da famı́lia de máquinas em que se enquadra

permite que sejam feitas analogias com outras que têm várias caracteŕısticas

comuns, como é o caso dos motores BLDC.

A análise dos parâmetros do PMSM e do seu funcionamento em diferentes

referenciais (abc, αβ e dq) é essencial para que se possa fazer a simulações e

posterior controlo, sendo também necessário perceber de que forma se podem

obter alguns dos parâmetros da máquina, caso estes não sejam fornecidos pelo

fabricante.





Caṕıtulo 3

Estudo Comparativo de Métodos

de Controlo de um PMSM

Existem atualmente diversos métodos de controlo aplicáveis a PMSM’s [17], tanto

na sua função de motor como na sua função de gerador, devendo este método

ser adequado à finalidade e aplicação em que se enquadra, pois cada método

proporcionará diferentes graus de desempenho no que diz respeito a eficiência,

complexidade e custo de implementação, imunidade a perturbações, entre outras

caracteŕısticas. Na Figura 3.1 são apresentados alguns dos métodos existentes,

sendo que, dada a extensão do estudo de todos os métodos apresentados, foram

definidos três dos mais usados habitualmente no controlo de PMSM’s, acerca dos

quais serão apresentadas algumas propriedades e bases de funcionamento. Estes

métodos selecionados são o V/F , o Field Oriented Control e o Direct Torque

Control.

Figura 3.1: Métodos de controlo aplicáveis a PMSM’s.

37
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3.1 Controlo V/F

O controlo V/F (tensão/frequência) é um tipo de controlo aplicável ao PMSM,

que se enquadra nos métodos de controlo escalares [18].

É um método que se pode usar para o controlo de uma PMSM na sua função

de motor ou na sua função de gerador, consistindo no controlo da velocidade do

motor ou na tensão gerada tendo por base uma razão V olt/Hertz constante, ou

em alguns casos, de acordo com um perfil pretendido, como se pode verificar na

Figura 3.2, onde são apresentados alguns exemplos.

Figura 3.2: Exemplos de perfis de controlo V/F.

O prinćıpio de funcionamento resume-se na conservação do fluxo do estator

constante num valor nominal, assumindo-se que a PMSM consegue manter-se na

corrente e binário nominais ao longo de toda a gama de velocidade de rotação.

De uma forma mais detalhada, considerando a impedância do estator Z, e

desprezando a sua resistência (que não é afetada pela variação da frequência), tal

como apresentado na Equação 3.1, a tensão (V ) e a corrente (I) aos terminais da

máquina têm um comportamento coerente com a Lei de Ohm, tal como é consta

na Equação 3.2.

Z = ZL = j · ω · L = j · 2π · f · L (3.1)
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V = Z · I ⇔ I =
V

Z
(3.2)

Desta forma, assume-se que variações na frequência e na tensão na mesma

proporção (perfil “Linear” da Figura 3.2) geram uma corrente constante. Em

determinadas aplicações onde é necessária uma maior corrente no arranque do

motor (e.g., cargas de elevada inércia), esta corrente pode ser alcançada com um

aumento da tensão para determinado valor da frequência com posśıvel reajuste

da razão V/F após a necessidade de maior corrente (como mostra o perfil “Duplo

declive” da Figura 3.2). Por outro lado, em aplicações onde se pretende uma

corrente inferior à nominal (e.g., onde se pretende um menor consumo energético),

pode fazer-se o ajuste de uma forma inversa à anterior. Além destes perfis, pode

ainda aumentar-se o número de declives ao longo do controlo V/F , tal como é

apresentado nos perfis “Quadrático” e “Combinado” da Figura 3.2.

Note-se que após atingir a tensão máxima permitida pelo motor, pode aumentar-

se a frequência além da frequência nominal. A partir deste ponto, com o aumento

da frequência para um constante valor de tensão, o PMSM entra na zona de re-

dução de corrente e binário, tal como mostra a Figura 3.3, já apresentada no

Caṕıtulo 2.

Figura 3.3: Comportamento do binário e da potência de um PMSM em função
da velocidade do rótor.

Este tipo de controlo não implica a obtenção de feedback do motor, nem

necessita de informações do PMSM relativas à carga ou binário, sendo apenas

usada a velocidade de rotação instantânea, a frequência e a magnitude de tensão

[18].



40
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Tal como indicado no parágrafo anterior, o controlo V/F pode ser feito sem

feedback relativo ao comportamento instantâneo do PMSM, ou seja, em malha

aberta (Fig. 3.4). Para que o controlo em malha aberta possa ser aplicado a um

PMSM, é necessário que este possua um enrolamento de indução embutido na

superf́ıcie do rótor (designado por enrolamentos amortecedores ou por gaiola de

esquilo, apresentado na Figura 3.5b)). Apenas com esta configuração se consegue

que o PMSM opere de forma estável sem que haja necessidade de haverem sen-

sores adicionais a proporcionarem feedback do estado atual da máquina. Neste

método e num funcionamento de motor, um algoritmo PWM terá de ser imple-

mentado para aumentar a amplitude da componente fundamental da tensão, de

forma a possibilitar o aumento da frequência em função da velocidade do motor

[18].

Figura 3.4: Diagrama de blocos simplificado do controlo V/F em malha aberta
da velocidade do PMSM.

Figura 3.5: a) Rótor e estator do PMSM; b) Gaiola de esquilo; c) Rótor do PMSM
[19].
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No caso do PMSM não estar equipado com o enrolamento amortecedor, torna-

se necessário que o controlo V/F seja feito em malha fechada (Fig. 3.6), sendo

necessária informação da posição do rótor do PMSM para que este controlo fun-

cione de forma estável. Para obter esta informação podem ser utilizados sensores

de posição (i.g. encoders, resolvers) ou recorrer-se a estimadores de posição [18].

Figura 3.6: Diagrama de blocos simplificado do controlo V/F em malha fechada
da velocidade do PMSM.

3.2 FOC

O Field Oriented Control (FOC) é um tipo de controlo que se enquadra nos

métodos de controlo vetoriais. À semelhança de outros controlos do tipo vetorial,

para o usar é necessário o conhecimento da posição do rótor e da sua velocidade

de rotação, podendo ser esta informação obtida através de sensores ou estimada

de forma indireta. É, desta forma, um método que implica um feedback do

motor/gerador controlado.

O método FOC foi proposto inicialmente sob duas formas: o Indirect Field

Oriented Control (IFOC) e o Direct Field Oriented Control (DFOC), sendo estes

métodos aplicados a motores de indução. A diferença de ambos os métodos

baseava-se na utilização ou não utilização de um sensor de posição do motor: o

DFOC recorria a um sensor para obter a posição do veio, enquanto que no IFOC

a posição era estimada.

Atualmente, e aplicado o PMSM’s em função de motor ou em função de

gerador, a nomenclatura normalmente utilizada para esta distinção é diferente,

sendo utilizada a designação Sensored ou Sensor-based Field Oriented quando

se usam sensores mecânicos para obter a posição do veio (e.g. encoders, ou

Sensorless Field Oriented Control nas situações em que a posição e a velocidade

do PMSM são estimadas com base em correntes ou tensões do estator [20].

Comparando estas duas variantes do FOC, o Sensor-based Field Oriented

Control apresenta um modelo matemático mais simples, que possibilita um con-

trolo mais rápido e preciso. No entanto, face à ausência de sensores mecânicos, o



42
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Sensorless Field Oriented Control torna-se uma solução mais económica e muito

fiável quando comparado com a variante anterior.

Relativamente ao prinćıpio de funcionamento do FOC, este é baseado nas

caracteŕısticas e modelo matemático da máquina e implica transformações geo-

métricas (abc para dq e dq para abc, abordadas anteriormente no Caṕıtulo 2).

O binário e o fluxo eletromagnético do rótor podem ser controlados através

do ajuste das componentes da corrente do estator Iq e Id, respetivamente. Estas

duas componentes da corrente podem ser controladas, por exemplo, com recurso

a dois controladores PI.

De forma a projetar corretamente os controladores, é necessário obter os vários

parâmetros da máquina, sendo cruciais os valores das indutâncias Ld e Lq do

motor/gerador [1].

O processo de controlo necessita ainda dos dados referentes à posição e velo-

cidade do veio, obtidos através de sensores de posição ou obtidos através de es-

timadores, tal como indicado anteriormente, sendo a sua arquitetura semelhante

à apresentada na Fig. 3.7.

Figura 3.7: Diagrama de blocos do controlo de binário e fluxo do PMSM utili-
zando FOC.

3.3 DTC

O Direct Torque Control (DTC) é também um tipo de controlo que se enquadra

nos métodos de controlo vetoriais.



3.3. DTC 43

O DTC foi proposto como alternativa ao FOC e como uma melhoria do já

existente Direct Self Control (DSC), que era implementável de forma relativa-

mente simples com recurso a dispositivos lógicos e analógicos existentes à data

[1], tendo uma arquitetura semelhante à apresentada na Fig. 3.8.

Figura 3.8: Diagrama de blocos do controlo de binário e fluxo do PMSM utili-
zando DTC.

O prinćıpio de funcionamento do DTC tem por base análises qualitativas,

derivadas do modelo matemático do estator (Equação 3.3).

vs = Rs · is +
dψs
dt

(3.3)

Desprezando a resistência do estator (que é uma aproximação válida para

velocidades médias e altas), a variação do fluxo do estator é diretamente propor-

cional à tensão que lá se verifica. Por outro lado, o binário eletromagnético (Te)

pode ser controlado através do ângulo entre os vetores ψs e ψf , tal como estudado

no Caṕıtulo 2.

Trabalhando sobre o referencial αβ é feito um controlo do fluxo e do binário

de forma independente com base no erro dos mesmos através de controladores de

histerese. Obtendo-se o tipo de erro do fluxo (que poderá ser positivo ou nega-

tivo), o tipo de erro de binário (que poderá ser positivo, nulo, ou negativo) e o

ângulo do rótor (que poderá ser medido ou estimado, para posterior atribuição

do setor a que pertence), determina-se a combinação necessária para de seguida

selecionar o vetor de tensão de controlo. Existem oito vetores de controlo, es-

tando associada a cada um deles a respetiva atuação dos conversores de potência,

segundo uma lógica de Space Vector Modulation (SVM), que será analisada com

mais detalhe posteriormente, no Caṕıtulo 5.
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Figura 3.9: Lógica de comutação SVM aplicada ao DTC [20].

3.4 Análise comparativa dos métodos de controlo

Após o estudo de caracteŕısticas de cada um dos três métodos de controlo anteri-

ormente enunciados, é útil uma análise comparativa com as vantagens e desvan-

tagens de cada um deles.

O controlo V/F tem como principais vantagens a possibilidade de fazer um

controlo do motor sem recorrer a sensores ou estimadores de posição do rótor

(controlo em malha aberta), assim como baixa complexidade de cálculos envol-

vidos e a quantidade de parâmetros do motor necessários à sua implementação

(valores nominais de tensão, corrente, frequência e/ou velocidade de rotação),

trazendo este conjunto de caracteŕısticas uma redução de custos de implementa-

ção. Como desvantagens deste método existe a baixa dinâmica, tendo um tempo

de resposta mais alto. Tipicamente aplicado à máquina em funcionamento como

motor, gera um overshoot de velocidade relativamente elevado face a outros tipos

de controlo. Além disso, o perfil V/F estabelece uma rigidez no controlo que

impossibilita o aproveitamento das potencialidades do PMSM. Este método de

controlo é utilizado normalmente em soluções de bombagem e ventilação com mo-

tores de indução, mas em PMSM’s pode ser utilizado, por exemplo, no arranque

do motor para um posterior controlo Sensorless Field Oriented Control, visto que

não é posśıvel estimar a posição do rótor enquanto este não está em rotação.
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O FOC e DTC são métodos que têm melhor desempenho face ao controlo

V/F e usados com maior regularidade em PMSM’s. Na literatura [21] estes dois

métodos são frequentemente comparados, tal como apresentado na tabela da

Figura 3.10, mostrando-se o DTC com uma dinâmica mais rápida e sendo também

o DTC mais robusto quando há incertezas nos parâmetros f́ısicos da máquina

(e.g., Rs, Ls, ψ). Por outro lado, o controlo por histerese impõe uma variação

na frequência do conversor de potência, em função do binário e da velocidade do

rótor. Em baixas velocidades, essa frequência de comutação pode descer para

a ordem das dezenas de Hz (rúıdo aud́ıvel de alta intensidade) e harmónicos de

binário que podem resultar em danos prematuros em componentes mecânicos

[22].

O FOC também apresenta uma boa dinâmica (embora mais lenta que o DTC),

uma frequência de operação alta e fixa, com baixo rúıdo e baixo ripple de biná-

rio, assim como uma melhor eficiência face ao DTC. Se as caracteŕısticas f́ısicas

do PMSM forem bem conhecidas, é também conseguida uma boa independência

entre o binário e o fluxo do motor. Em contrapartida o FOC exige uma com-

putação mais complexa, conseguida apenas por microcontroladores de elevado

desempenho. Atualmente, este facto não é considerado uma desvantagem devido

à cont́ınua inovação das tecnologias que ocorrem nesta área, que faz com que

estes microcontroladoes sejam bastante acesśıveis.

Figura 3.10: Resumo da comparação entre DTC e FOC [21].

Em suma, dos métodos estudados, o controlo FOC foi o escolhido para este

projeto, não só pela comparação já efetuada mas também pelo facto da baixa

indutância do PMSM, combinada com as variações rápidas da corrente do DTC,

resultar em elevados harmónicos de binário, que degradam o controlo do PMSM

na sua função de gerador.

Posteriormente, no Caṕıtulo 6, será feita uma análise mais profunda da apli-
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cação do FOC ao PMSM, abordando assim mais particularidades deste método.



Caṕıtulo 4

Determinação do Ângulo do

Rótor

Uma vez definido como prinćıpio de controlo o método FOC, surge a necessidade

de haver informação relativa à velocidade angular elétrica (ωe), assim como ao

ângulo do rótor (θe) do motor/gerador que se pretende controlar.

A velocidade angular elétrica é uma das variáveis necessárias para o cálculo

das tensões de velocidade, ed e eq, referidas no Caṕıtulo 2, que por sua vez

constituem as tensões vd e vq usadas no controlo do sistema.

Por outro lado, para a conversão das tensões e correntes do sistema trifásico

para o referencial dq, através da transformada de Park, é necessário que o valor

do ângulo elétrico (ou ângulo do rótor) seja conhecido. Uma vez que as técnicas e

modulação estudadas e utilizadas habitualmente (abordadas no Caṕıtulo 5) usam

as tensões de controlo no referencial αβ ou no referencial abc, torna-se novamente

necessário usar o ângulo elétrico para a aplicação da transformada inversa.

Uma vez que a velocidade e a posição (ou a velocidade angular e o ângulo) são

medidas fisicamente dependentes, habitualmente é adquirido apenas um destes

valores diretamente, sendo o outro calculado. Este cálculo trata-se da derivada

da posição, que resulta na velocidade ou, por outro lado, no calculo do integral

da velocidade, que resulta na posição.

A aquisição destas duas informações (ωe e θe) é feita tipicamente através de

duas metodologias diferentes, sendo elas a medição direta através de sensores

acoplados ou veio e a estimação.

47
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4.1 Medição com recurso a sensores acoplados ao veio

A medição da posição do rótor com recurso a sensores acoplados ao veio é ti-

picamente utilizada em aplicações que exigem elevada precisão (na ordem das

décimas de mm), tais como braços robóticos, máquinas de comando numérico

computadorizado (CNC), elevadores, entre outras. Quando são utilizados moto-

res asśıncronos, a necessidade da utilização deste tipo de medição aumenta, pela

existência de deslizamento, que se torna uma variável conhecida caso se recorra

a este tipo de método.

O feedback deste tipo de sensores é tipicamente dado através de sinais analó-

gicos, sinais digital (trém de impulsos), comunicação série, ou combinação destas

tecnologias. Enquadrados nestas diferentes formas de feedback, existem diversos

sensores, estando entre eles os encoders, resolvers, os sensores de Hall, taqúıme-

tros, entre outros [23].

Pela extensão que teria o estudo dos diversos dispositivos existentes, foram

escolhidos dois deles para uma análise mais detalhada: o encoder e o resolver.

4.1.1 Encoders

Os encoders rotativos (tipicamente designados apenas por encoders) são dispo-

sitivos que, tal como indicado anteriormente, têm por função dar o feedback da

posição atual do rótor do motor/gerador a controlar. Embora existam encoders

com diversos prinćıpios de funcionamento (e.g., capacitivo, indutivo, resistivo,

mecânico [24]), focar-se-ão os que possuem um mecanismo ótico, sendo estes os

mais habitualmente usados e com maior precisão.

Tal como se pode analisar na Figura 4.1, os encoders óticos são constitúıdos

por um veio, que se acopla mecanicamente ao veio do motor (de forma a que

lhe seja transferida a rotação existente), um disco preso ao veio, com ranhuras

radiais, que permitem a passagem de luz entre emissor(es) e recetor(es).

Figura 4.1: Constituição t́ıpica de um encoder ótico [24].
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Estes dispositivos possuem ainda uma interface eletrónica que determina o

tipo de sinal de feedback que é providenciado para o sistema de controlo, sendo

tipicamente digital, seja por trém de impulsos ou por comunicação série. Além

destas possibilidades, os encoders podem ainda ser classificados de acordo com a

informação que são capazes de fornecer, formando assim dois grupos: os encoders

incrementais e os encoders absolutos.

Nos encoders incrementais, o seu feedback permite saber qual o seu desloca-

mento a partir do momento em que a sua posição começou a ser monitorizada.

Cada impulso obtido corresponde a um ângulo de rotação, ou seja, quanto mais

impulsos por rotação ou Pulses per Revolution(PPR) fornecer o encoder, menor

será o erro associado ao deslocamento medido, sendo que comercialmente, o limite

máximo deste valor está na ordem dos 10000 PPR [24]. O ângulo thetaPPR, em

graus, correspondente a cada impulso gerado pode ser calculado de acordo com

a Equação 4.1.

θPPR =
360

PPR
(4.1)

Normalmente podem haver até seis sinais de sáıda, tal como se pode verificar

na Figura 4.2, sendo os sinais A e B correspondentes ao feedback gerado pelo

anel externo e intermédio, respetivamente, sendo os utilizados para determinar

o deslocamento. O sinal Z resulta do anel mais interior do disco, sendo usado

como referência correspondente a cada volta completa. São ainda usadas as

formas negadas destes sinais, de forma a garantir que não há erros durante a

transmissão.

Figura 4.2: Disco (de três ńıveis) de um encoder ótico incremental e respetivos
outputs.
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Além de ser feita a contagem de impulsos através dos sinais A ou B, estes têm

um desfasamento de 90◦ que permite determinar qual o sentido de rotação, i.e,

tendo ainda em conta a Figura 4.2, quando o flanco ascendente do sinalA antecede

o do sinal B significa que o veio está a girar no sentido horário ou vice-versa.

Além desta funcionalidade, quando usados em conjunto na contagem de impulsos

a partir dos seus flancos, note-se que podem ser geradas quatro contagens por

impulso, podendo deste forma ser aumentada quatro vezes a resolução face à

calculada na Equação 4.1.

Quanto aos encoders absolutos, o seu feedback revela a sua posição no mo-

mento em que esta é monitorizada. Para cada posição existe apenas uma única

combinação no disco, sendo estas combinações normalmente definidas de acordo

com o código binário. Quantos maior o número de bits do encoder (n), menor

será o ângulo da secção (θsec) correspondente a cada combinação, aumentando

desta forma a resolução, tal como se pode observar na Equação 4.2.

θsec =
360

2n
(4.2)

Na Figura 4.3 pode observar-se a forma de um disco de um encoder de 3

bits, onde o anel mais externo define o bit menos significativo do código binário,

enquanto que o anel mais interno defino o bit mais significativo. Estes encoders

possuem normalmente resoluções superiores (entre 8 a 21 bits [25], podendo che-

gar aos 27 bits [24]), o que leva a que o feedback deste tipo de dispositivos seja

feito através de comunicação série.

Figura 4.3: Disco de um encoder ótico absoluto de 3 bits [26].
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4.1.2 Resolvers

Os resolvers são dispositivos que têm também por objetivo a determinação do

ângulo do deslocamento, assim como a velocidade. Tratam-se de transformadores

rotativos, com uma construção próxima da de um um motor śıncrono, normal-

mente com dimensões mais reduzidas [24].

Tal como se pode analisar na Figura 4.4, o resolver é constitúıdo por um

estator e um rótor. O estator possui três grupos de enrolamentos, sendo um deles

usado para a injeção de uma tensão AC e dois deles orientados 90◦ entre si dedi-

cados à obtenção do feedback em função da posição do seu rótor. Este rótor, que

é acoplado tipicamente ao veio do motor/gerador a controlar, possui um grupo

de enrolamentos que funcionam como o lado secundário de um primeiro transfor-

mador elétrico (rotativo), cujo o lado primário é composto pelos enrolamentos de

excitação do estator. Este funcionamento deste primeiro transformador é conse-

guido pelo facto da tensão de excitação ser do tipo AC, dispensando assim o uso

de escovas de carvão.

Figura 4.4: Circuito elétrico t́ıpico de um resolver.

Focando o seu prinćıpio de funcionamento e tendo em conta Figura 4.5, com a

com a variação da posição do rótor (no qual se encontra o enrolamento represen-

tado pela cor azul), varia a distância aos enrolamentos de feedback (representados

pela cor rosa e verde), que funcionam como o lado secundário de um segundo

transformador (cujo lado primário é agora constitúıdo pelos enrolamentos do ró-

tor). Desta forma varia o também o valor máximo da tensão nestes terminais de

feedback de acordo com a proximidade ao lado primário deste segundo transfor-

mador.
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Figura 4.5: Constituição t́ıpica de um resolver [24].

Assumindo Vref como o valor eficaz da tensão de excitação (tipicamente AC

de elevada frequência) e θ = 0◦ para quando os enrolamentos do rótor estão

alinhados com os enrolamentos de feedback do sinal de cosseno, então as tensões

que surgem nos terminais de feedback (Vcos e Vsen) podem ser calculadas de

acordo com a Equação 4.3 e a Equação 4.4.

Vcos = Vref · cos(θ) (4.3)

Vsen = Vref · sen(θ) (4.4)

O resultado desta interação, em função da posição rótor pode ser verificado

na Figura 4.6. Aqui podem verificar-se as envolventes dos sinais modulados com
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um desfasamento de 90◦ entre si, fruto da disposição f́ısica dos enrolamentos.

Note-se que este desfasamento é essencial para que em cada posição do rótor

haja apenas uma combinação posśıvel dos valores das envolventes dos feedbacks

de seno e cosseno.

Figura 4.6: Sinais de feedback do resolver em função da tensão de excitação e da
posição do rótor.

Uma vez que o sinal é transmitido para o controlador através de sinais analó-

gicos, a precisão deste feedback está principalmente relacionada com a resolução

do conversor Analógico-Digital (AD) utilizado do lado do controlo.

4.2 Estimação do ângulo do rótor

Por vezes a medição direta dos valores das variáveis necessárias não é viável,

sendo necessário a determinação destes valores através do processo de estimação,

com base em parâmetros conhecidos (que por sua vez podem também ser esti-

mados). Na estimação do ângulo do rótor (e velocidade angular) o conhecimento

do tipo de máquina a controlar e respetivas caracteŕısticas ganha mais relevância

comparativamente aos métodos de medição direta. Mesmo para o caso espećı-

fico dos PMSM’s existem diversos métodos de estimação, sendo a sua adequação

maior ou menor de acordo com a aplicação e as caracteŕısticas do motor usado,

havendo possibilidade de combinar técnicas para obter melhores resultados.
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Neste estudo ter-se-ão em conta apenas os seguintes métodos de estimação:

• Estimação com Phase Locked Loop (PLL) — trata-se de uma técnica de

sincronização que usa um processo de controlo em malha fechada composto

por um detetor de fase, um filtro passa-baixo e um oscilador controlado por

tensão. Este método pode usado com recurso à amostragem das tensões

ou às correntes do PMSM e permite a estimação da velocidade angular e a

estimação do ângulo do rótor pela integração da variável anterior. A sua

utilização não é válida caso o rótor não se encontre em rotação;

• Estimação através da FCEM — esta é feita com os valores de tensão e

corrente medidos aos terminais do estator, sendo usada a transformada de

Clarke e posterior cálculo do vetor de fluxo do estator. Através da relação

existente entre as componentes α e β do fluxo, é calculado o ângulo do

rótor e respetiva velocidade através da sua derivada [27]. O seu uso não

é viável para baixas velocidades (de onde resultam tensões de muito baixa

amplitude);

• Estimação com observadores de estado — estes observadores são também

designados por estimadores em malha fechada e têm por base parâmetros

variáveis da máquina (tal como a indutância), sendo o erro estimado usado

para ajustar a resposta do estimador [28]. A amostragem deste parâmetro

em funcionamento através das saliências do rótor (que é apenas válido para

PMSM’s com rótor anisotrópico) permite o cálculo do ângulo do fluxo do

rótor;

• Estimação através da injeção de sinais de alta frequência — sendo esta

injeção feita em adição à tensão do estator, é feita a verificação da pertur-

bação resultante na corrente do PMSM, que varia de acordo com a posição

do rótor (novamente válido apenas para PMSM’s com rótor anisotrópico).

Desta forma é posśıvel determinar a posição do rótor numa velocidade de

rotação muito baixa ou nula. Para que o uso deste método seja viável, é

ainda necessário que haja uma elevada precisão na medição da corrente e

um rápido processamento dos sinais obtidos.

Devido a extensão do estudo aprofundado dos métodos enunciados, foi defi-

nido uma abordagem mais detalhada para apenas um deles, tendo-se optado pela

PLL pela sua frequente utilização no controlo vetorial de PMSM’s.

4.2.1 Estimação do ângulo do rótor de um PMSM com PLL

Na eletrónica de potência, a PLL trata-se de uma técnica de sincronização que

foi projetada especialmente para o controlo vetorial de motores e geradores, as-

sim como para possibilitar a conexão de inversores de tensão à rede elétrica. Tal
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como referido anteriormente, esta técnica tem por objetivo a deteção da veloci-

dade angular e respetiva deslocação, sendo este processo realizado (de uma forma

genérica) por três componentes:

• Detetor de fase, que faz a comparação entre a fase do sinal de referência e

a fase estimada, gerando assim o valor do erro;

• Filtro passa-baixo, que remove as componentes de elevada frequência in-

troduzidas no sinal pelo detetor de fase, obtendo-se à sua sáıda o valor da

velocidade angular estimada, ω̂;

• Oscilador controlado por tensão, que tem um funcionamento semelhante ao

de um integrador, sendo a sua sáıda o ângulo estimado, θ̂.

Desta forma, a estrutura de uma PLL pode ser representada de acordo com

a Figura 4.7.

Figura 4.7: Estrutura simplificada de uma PLL

Matematicamente, as sáıdas pretendidas da PLL podem ainda ser represen-

tadas de acordo com a Equação 4.5, onde ωn representa a frequência natural do

sistema, kDC representa o ganho DC e uLPF o sinal de controlo do filtro passa-

baixo (que contempla a componente do erro gerado pelo detetor de fase). Note-se

que o filtro passa-baixo (LPF) ajustará a frequência angular estimada até que esta

produza um valor de erro nulo, verificando-se nesta situação que ω̂ = ωn.

{
ω̂ = ωn + kDC · uLPF
θ̂ =

∫
ω̂, 0 ≤ θ̂ ≤ 2π

(4.5)

Baseadas na estrutura básica da PLL, existem diversas variantes, sendo a

PLL de referencial śıncrono, ou Synchronous Referece Frame PLL (SRF-PLL) a

que possibilita uma implementação mais adequada para o controlo FOC [29].

A SRF-PLL permite o sincronismo com um sistema trifásico equilibrado,

usando para isso as transformadas de Clarke e Park na função de detetor de

fase. Para perceber o seu prinćıpio de funcionamento é necessário ter em conta
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estas transformadas (abordadas em detalhe no Caṕıtulo 2) e a estrutura desta

PLL representada pela Figura 4.8.

Assumindo que se pretende sincronizar o vetor representativo da tensão Va
com o eixo direto (Vd) e considerando Vp como a tensão de pico por fase, então

pretende-se que Vd = Vp e Vq = 0. Note-se que caso se pretendesse um sincronismo

como o eixo de quadratura (Vq), então o objetivo seria que Vd = 0 e Vq = Vp.

Sendo a tensão de referência para o eixo de quadratura designada por Vq∗ e

pretendendo-se que tenha um valor nulo, quando a sáıda da transformada (Vq) for

de igual valor, significa que o ângulo estimado (θ̂) que é usado na transformada

de Park tem o mesmo valor do ângulo real do sistema elétrico, ou seja, o ângulo

do rótor (θe).

Por se tratar um motor/gerador cuja frequência angular varia, faz como a

frequência natural do sistema (ωn) não seja conhecida. Neste caso, na SRF-PLL,

assume-se como nula, deixando que este valor seja compensado pelo controlador

PI, sendo a sua sáıda a frequência angular estimada (ω̂), que resulta no ângulo

estimado (ω̂) após a sua integração num intervalo que vai de 0 a 2π. Depois de

estimado este ângulo, é feia a realimentação para a transformada de referencial,

fechando assim a malha de controlo.

Figura 4.8: Diagrama de blocos de uma SRF-PLL

Como exemplo do resultado da implementação desta PLL é posśıvel observar

as formas de onda apresentadas na Figura 4.9, onde é notável a convergência

dos sinais gerados pela PLL, relativamente à velocidade angular (We PLL) e ao

ângulo do rótor (Theta PLl), assim como a comparação entre o sinal da fase

a do sistema trifásico (V a ref) e o valor do ângulo estimado (V a PLL), onde

também se verifica consequentemente uma convergência dos valores resultantes.
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Figura 4.9: Formas de onda resultantes da estimação da velocidade angular,
ângulo do rótor e tensão simples de fase, utilizando uma SRF-PLL.

4.3 Análise comparativa dos métodos de determinação do

ângulo do rótor

Terminado o estudo dos métodos considerados para determinação do ângulo do

rótor, é necessário analisar os pontos positivos e negativos de cada um.

Começando pelos métodos de medição direta no veio, os encoders são disposi-

tivos com elevada resolução e fácil implementação, visto que eletrónica implemen-

tada já tem em conta a interface com o dispositivo de controlo. Por outro lado, a

presença de eletrónica diminui a sua fiabilidade quando aplicados em ambientes

com condições mais adversas, e.g., elevadas temperaturas, sujidade, radiação e

vibração.

Quanto aos resolvers são mais robustos nestas situações, justificando o seu uso,

por exemplo, a ńıvel militar e na indústria aeroespacial [30]. Tipicamente têm um

menor custo associado face aos encoders pela simplicidade do seu projeto, mas
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necessitam de uma interface com o sistema de controlo, visto que o seu feedback

é feito por sinal analógico [24]. Quanto à velocidade máxima a que estes podem

operar, esta é normalmente menor quando comparados com os encoders [26].

Relativamente ao método de estimação estudado, a SRF-PLL, permite um

aumento da fiabilidade pela inexistência de componentes mecânicos, que por sua

vez também faz com que não haja necessidade de montagem e calibração, nem

necessidade de alocar espaço para a instalação deste tipo de componentes. Sendo

uma solução que pode ser implementada digitalmente, junto do sistema de con-

trolo, permite assim uma redução no custo da solução face aos métodos anteriores.

Em contrapartida, a sua precisão é menor e não permite que seja obtido o ângulo

do rótor quando a velocidade de rotação é baixa ou nula.

Uma vez que neste projeto se pretende fazer o sincronismo do sistema para

o controlo FOC do PMSM na sua função de gerador, então conclui-se que as ca-

racteŕısticas da SRF-PLL são capazes de dar resposta às necessidades existentes,

sem que haja necessidade de investimento em componentes adicionais. Para um

bom funcionamento do sistema e tendo em conta as limitações da PLL, deve ha-

ver o cuidado de ser definido um valor mı́nimo de velocidade de funcionamento,

garantido assim que o feedback da PLL se trata de um valor efetivo.



Caṕıtulo 5

Técnicas de Modulação

As técnicas de modulação são um conceito essencial no controlo dos conversores

tensão, Voltage Source Converters (VSC’s), que fazem habitualmente conversão

de energia elétrica com corrente alternada (AC) para energia elétrica com cor-

rente cont́ınua (DC), ou vice-versa, designando-se assim de retificadores ativos

ou inversores, respetivamente.

Na Figura 5.1 está representado um VSC triásico com as respetivas fontes/-

cargas AC e DC, podendo este funcionar como retificador boost ou como inversor,

onde a potência ativa (P ) pode ser transferida nos dois sentidos.

Figura 5.1: Exemplo de VSC trifásico com fontes/cargas AC e DC.

Tendo ainda como referência a Figura 5.1, o objetivo do controlo do VSC é

gerir a transferência de potência do lado AC para o lado DC, ou do lado DC

para o lado AC, através da manipulação das tensões Va, Vb e Vc que por sua vez

interagem com as tensões Ea, Eb e Ec. Enquanto que a potência ativa pode ser

transferida de forma bidirecional, a potência reativa que resulta da interação das

59
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tensões, apenas pode ser transferida entre a fonte/carga AC e o lado AC dos con-

versores de potência. Estes conversores de potência (e.g., IGBT’s, MOSFET’s),

são atuados pelos sinais S1 a S6, sendo estes sinais gerados de acordo com a

técnica de modulação utilizada.

Das técnicas de modulação existentes aplicadas na eletrónica de potência [6],

duas das mais utilizadas são a Sinusoidal PWM (SPWM) e a Space Vector Mo-

dulation (SVM), que serão o alvo de estudo neste caṕıtulo. No estudo destas

técnicas será focada a sua aplicação nos sistemas VSC triásicos, assim como uma

das variantes do SPWM aplicada nestas tipologias, que implica a injeção do har-

mónico ı́mpar de terceira ordem.

5.1 Modulação sinusoidal PWM

A modulação SPWM é uma das técnicas mais usadas em eletrónica de potência

devido à simplicidade da sua implementação.

O seu prinćıpio de funcionamento consiste na comparação da forma de onda de

um sinal sinusoidal (sinal modulador) com um sinal portador de forma triangular.

O resultado da comparação é um sinal lógico, de valor 1 em zonas onde o valor

do sinal sinusoidal seja superior ao sinal triangular e de valor 0, em zonas onde o

sinal sinusoidal seja igual ou inferior ao sinal triangular, tal como é apresentado

na Figura 5.2.

Figura 5.2: Formas de onda do sinal portador, modulador e modulado na técnica
de modulação SPWM.
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Os resultados da utilização deste tipo de modulação variam de acordo com a

tipologia onde esta se encontra implementada, sendo para este projeto necessária

a sua compreensão em VSC’s trifásicos, onde é utilizado apenas um sinal por-

tador, comum aos três sinais moduladores sinusoidais, desfasados de 120◦ entre

si. Neste caso, a tensão do lado AC do conversor, por fase, terá um compor-

tamento semelhante ao sinal modulado (unipolar) e a tensão entre cada par de

fases um comportamento quasi-unipolar, comportamentos esses semelhantes aos

apresentados na Figura 5.3.

Figura 5.3: Formas de onda t́ıpicas da modulação SPWM.

À semelhança de outras técnicas de modulação, a amplitude das tensões do

lado AC e do lado DC do VSC’s podem ser relacionadas e controladas através de

um ı́ndice de modulação (Ma), como será abordado adiante, neste caṕıtulo.

5.1.1 Índices de modulação

Os ı́ndices de modulação têm por objetivo relacionar caracteŕısticas (tais como a

frequência e a amplitude) dos sinais ou tensões envolvidas nas técnicas de modu-

lação.
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Existem dois ı́ndices de modulação de amplitude, ma e Ma. O ı́ndice ma

relaciona tanto as amplitudes dos sinais portador e modulador, como a amplitude

da tensão da componente fundamental do lado AC com a amplitude da tensão do

lado DC do VSC, sendo um ı́ndice de modulação tipicamente usado na modulação

SPWM [1]. Quanto a Ma, este também tem por objetivo relacionar as amplitudes

da tensões dos lados AC e DC do conversor, no entanto, é um ı́ndice que é comum

a diversas técnicas de modulação, sendo por vezes um meio de comparação entre

elas.

O ı́ndice de modulação ma é dado pela razão entre a tensão máxima da onda

moduladora e a tensão da máxima da onda portadora, tal como é apresentado na

Equação 5.1. Habitualmente, ma varia entre o valor mı́nimo e máximo de 0 e 1,

respetivamente, sendo esta considerada a zona linear. Acima do valor máximo,

o sistema encontra-se em sobremodulação, tendo um comportamento não linear

(nesta técnica).

ma =
Vmax moduladora
Vmax portadora

(5.1)

Por outro lado, o ı́ndice ma pode também representar a relação entre a tensão

de pico AC, por fase (ou simples), do VSC e a tensão DC, tal como se pode

verificar na Equação 5.2.

ma = 2
vp
VDC

(5.2)

Note-se que para o valor máximo de ma (na zona linear), obtém-se o valor

mı́nimo que deverá ter o barramento DC, sendo este valor o dobro da tensão

simples de pico do lado AC do conversor.

Quanto ao ı́ndice de modulação Ma, este também relaciona tensão simples de

pico do lado AC e a tensão DC de acordo com a Equação 5.3, sendo por vezes

expresso também em função das tensões vd e vq, tal como se pode verificar.

M =
π

2
· vp
VDC

=
π

2
·

√
v2d + v2q

VDC
(5.3)

À semelhança de ma, a zona linear de Ma está compreendida entre os valores

0 e 1, quanto menor este valor, maior a diferença de amplitudes das tensões AC

e DC. Quando o valor de Ma é unitário, o VSC opera num modo six-step [1],

resultando em ondas quadradas no lado AC do conversor. Esta situação não se

verifica na modulação SPMW, uma vez que o valor máximo de M é dado para

o maior valor da razão entre vp e VDC , i.e. quando ma = 1. Sendo a razão

máxima apresentada na Equação 5.4 , o valor máximo de Ma em SPWM pode

ser determinado de acordo com a Equação 5.5.
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vp
VDC |ma=1

=
1

2
(5.4)

M =
π

2
· 1

2
=
π

4
≈ 0,7854 (5.5)

Voltando aos sinais portador e modulador, estes podem ser relacionados atra-

vés do ı́ndice de modulação de frequência (mf ), resultante da razão entre a

frequência do sinal portador e do sinal modulador, tal como mostra a Equação

5.6.

mf =
fportadora
fmoduladora

(5.6)

O ı́ndice mf é sobretudo utilizado para definir ou localizar o conteúdo harmó-

nico, que será abordado posteriormente. De forma a reduzir este conteúdo har-

mónico, o valor de mf deverá ser um número inteiro (i.e., modulação śıncrona)

e, especificamente para o uso de SPWM bipolar em VSC’s trifásicos, deverá ser

múltiplo ı́mpar de 3 (e.g., 3, 9, 15, 21...) [31]. Na eventualidade de não se conse-

guir cumprir com estas caracteŕısticas de mf , então deve-se optar por usar uma

frequência portadora que proporcione um mf > 20, de forma a evitar a presença

de harmónicos de baixa ordem na sáıda do VSC, gerados como consequência pelo

incumprimento das regras indicadas [6].

5.1.2 Harmónicos

Idealmente as tensões va, vb e vc seriam ondas sinusoidais, no entanto, devido

ao prinćıpio de operação dos VSC’s (baseado na comutação dos conversores de

potência a elevada frequência) resultam tensões sob formas de onda complexas.

Além da frequência desejada (frequência fundamental), são criados harmónicos de

ordem n em torno da frequência fundamental (fmoduladora), com bandas laterais.

Com o uso da técnica SPWM bipolar em VSC’s triásicos, estes harmónicos (h) são

gerados de acordo com a Equação 5.7, onde l e k são números inteiros cuja soma

é sempre um número ı́mpar, não podendo estes, ainda assim, levar a valores de

h múltiplos de 3. Na Figura 5.4 são apresentados alguns dos harmónicos gerados

para mf = 9.

h = l ·mf ± k (5.7)

Os harmónicos gerados adicionalmente provocam perdas no processo de con-

versão, sendo por isso indesejáveis. Estes harmónicos são atenuados em ampli-

tude pelas indutâncias do lado AC, que atuam como filtros passa-baixo e pelo

condensador existente no lado DC, que deve possuir uma baixa resistência série
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Figura 5.4: Harmónicos resultantes numa modulação SPWM com mf = 9 e
ma = 0,8 [31].

equivalente (ESR) e assim (filtro RC) limita os harmónicos existentes no lado DC

do conversor.

Para reduzir a amplitude dos harmónicos indesejados, sem incrementar os

valores das indutâncias e do condensador, a frequência portadora deve ser definida

no valor mais distante posśıvel da frequência fundamental.

Por outro lado, uma vez que os conversores de potência não são ideais, existem

perdas de comutação, associadas ao intervalo de tempo entre estas mudanças de

estado. Estas perdas devem ser consideradas na análise dos VSC’s e são propor-

cionais ao número de comutações existentes por unidade de tempo, assim como

dependem das caracteŕısticas dos conversores de potência. Normalmente, quanto

maior a potência suportada por estes conversores, menor a sua velocidade de co-

mutação, sendo estas caracteŕısticas e os custos a elas associados os limitadores

da frequência usada na onda portadora.

Assim sendo, é necessário encontrar um ponto de equiĺıbrio onde a frequência

portadora leve apenas às perdas que sejam aceitáveis.

5.2 Modulação SVM (Space Vector Modulation)

A modulação SVM é uma técnica de modulação usada normalmente em conjunto

com o método de controlo DTC, abordado no Caṕıtulo 3, ou como principal

alternativa ao SPWM quando este não produz resultados satisfatórios.

À semelhança do SPWM, o seu prinćıpio de funcionamento também consiste

na comparação entre um sinal modulador e um sinal portador, com resultados

que se regem pelo mesmas regras, como se pode verificar na Figura 5.5. Como

se pode verificar também nesta figura, o sinal modulador apresenta uma forma

diferente, sendo a geração deste sinal o que difere nesta técnica.

A geração do sinal modulador tem por base a representação vetorial das ten-

sões do lado AC do conversor no referencial αβ, tal como é apresentado na Equa-

ção 5.8.
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Figura 5.5: Formas de onda do sinal portador, modulador e modulado na técnica
de modulação SVM.

~V = vα + jvβ (5.8)

Tendo em conta a transformada de Clarke, detalhada no Caṕıtulo 2, então

vα e vβ podem ser representadas de acordo com a Equação 5.9, que leva à forma

vetorial apresentada na Equação 5.10.

{
vα = 2

3

(
va − 1

2vb −
1
2vc
)

vβ = 2
3

(√
3
2 vb −

√
3
2 vc

) (5.9)

~V =
2

3

(
va +

(
−1

2
+ j

√
3

2

)
· vb +

(
−1

2
− j
√

3

2

)
· vc

)
(5.10)

Posto isto, e de acordo com a Figura 5.6 é também necessário ter em conta que

em cada “braço” de um VSC trifásico apenas pode existir um switch no estado

ON de cada vez, levando desta forma a que existam apenas oito combinações de

comutações posśıveis, apresentadas na Figura 5.7.

A cada estado de comutação apresentado na Figura 5.7 está associado um

vetor de estado, que pode ser mapeado no referencial αβ de acordo com a tensão

gerada na sua comutação, tensão esta que pode ser calculada partindo-se da

Equação 5.10 [1].
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Figura 5.6: Exemplo de VSC trifásico.

Figura 5.7: Vetores de estado e respetiva comutação na modulação SVM [1].

Matematicamente, considerando i um número inteiro que representa o ı́ndice

de cada um do estados, então estes vetores podem ser representados em módulo

de acordo com a Equação 5.11 e em fase de acordo com a Equação 5.12 [6].
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∣∣∣~V (k)
∣∣∣ =

{
2
3VDC , 1 ≤ i ≤ 6

0, i = 0, 7
(5.11)

∠
{
~V (i)

}
=

{
π
3 (i− 1), 1 ≤ i ≤ 6

0, i = 0, 7
(5.12)

Graficamente, o mapeamento destes vetores no referencial αβ pode ser feito

de acordo com a Figura 5.8.

Figura 5.8: Mapeamento dos vetores de estado da modulação SVM αβ.

Analisando ainda a Figura 5.8 é posśıvel verificar que o referencial está divido

em seis setores de igual dimensão (60◦), que são delimitados por um par de vetores

de estado não nulos e consecutivos.

Nestes setores desloca-se o vetor de controlo ou vetor de modulação (repre-

sentado por Vc), sendo necessário que este seja gerado através da comutação

controlada dos dois vetores de estado adjacentes, Vi e Vi+1 e, caso seja necessário,

dos vetores nulos (V0 e V7). Na Equação 5.14 é posśıvel verificar a composição do

vetor de controlo, sendo tc o peŕıodo que lhe é atribúıdo (peŕıodo de modulação),

ti e ti+1 os peŕıodos nos quais os vetores Vi e Vi+1 estão ativados, respetivamente,

e Tz o peŕıodo ocupado pelos vetores nulos, definidos como Vz.

Vc · tc = Vi · ti + Vi+1 · ti+1 + Vz · tz (5.13)
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O cálculo do tempo em que estes vetores adjacentes devem estar ativados,

para que do seu duty cycle resulte o vetor de controlo, pode ser feito através da

Equação 5.14 [6].


Ti = Tc · |Vc| · sen(π3 − θ)
Ti+1 = Tc · |Vc| · sen(θ)

Tz = Tc − Ti − Ti+1

(5.14)

Depois de calculado o tempo pertencente a cada vetor e de forma a finalizar

o processo de geração do sinal modulador, é necessário definir a ordem pela

qual a comutação deve ser feita, de forma a que não sejam gerados harmónicos

indesejados (e.g. harmónicos de ordem par), assim como o vetor nulo a usar, com

o intuito de minimizar o número de comutações e as perdas a elas associadas.

Existem várias abordagens posśıveis [6][31], sendo uma delas a apresentada na

Figura 5.9, onde se pode verificar que a sequência efetuada depende da paridade

do setor onde se encontra o vetor de controlo. Para análise desta figura, deve

considerar-se k = i, Tm = tc e T0 = tz.

Figura 5.9: Sequência de comutação em função da localização do vetor de con-
trolo: (a) setor ı́mpar; (b) setor par.

Finalizado o processo de criação do vetor de controlo e com rotação do mesmo

no referencial αβ com uma frequência angular ω, resultam os sinais moduladores

apresentados na Figura 5.10. Como se pode verificar nesta figura os sinais mo-

dulados que resultam desta técnica são muito semelhantes aos apresentados na

modulação SPWM (Figura 5.3 ), no entanto existem diferenças para situações

espećıficas que serão analisadas através dos ı́ndices de modulação e do conteúdo

harmónico.
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Figura 5.10: Formas de onda t́ıpicas da modulação SVM.

5.2.1 Índices de modulação

No que diz respeito aos ı́ndices de modulação, a análise pode ser feita de forma

semelhante à efetuada na modulação SPWM.

O ı́ndice de modulação ma, tal como apresentado na análise feita na técnica

SPWM, relaciona a tensão máxima do sinal modulador e do sinal portador. No

caso da modulação SVM, esta pode ocorrer em sobremodelação sem que perca a

sua linearidade. Pela análise à Figura 5.8 é posśıvel verificar que o valor máximo

que o sinal modulador pode tomar é superior ao ćırculo unitário de referência. O

cálculo deste valor pode ser feito através da Equação 5.15.

vp =
2

3
VDC · cos

(π
6

)
=

2

3
VDC ·

√
3

2
=

1√
3
VDC (5.15)

Posto isto, é posśıvel calcular o valor máximo do ı́ndice de modulação ma de

acordo com a Equação 5.16. Aquando do uso desta técnica, verifica-se que é posśı-
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vel manter a linearidade do sistema usando sobremodulação de aproximadamente

15%.

ma =
Vmax moduladora
Vmax portadora

= 2
vp
VDC

= 2

1√
3
VDC

VDC
≈ 1,1547 (5.16)

Relativamente ao ı́ndice de modulação Ma, para determinar o seu valor má-

ximo é novamente necessário considerar o valor máximo da razão entre as tensões

vp e VDC , sendo este obtido de acordo com a Equação 5.17.

vp
VDC |ma= 2√

3

=
1√
3

(5.17)

Assim sendo, o valor máximo de Ma pode ser obtido segundo a Equação 5.18.

M =
π

2
· vp
VDC

=
π

2
· 1√

3
≈ 0,9069 (5.18)

Quanto ao ı́ndice de modulação de frequência mf , na técnica SVM são vali-

das as considerações indicadas na análise da técnica de modulação SPWM, com

exceção do valor que esta deve tomar para valores de mf < 21. Neste caso, o

valor de mf deve ser um múltiplo inteiro de 6 (e.g., 6, 12, 18...), para que se pos-

sibilite a igual utilização de todos os setores do referencial αβ num peŕıodo do

sinal modulador [31].

5.2.2 Harmónicos

Quanto ao conteúdo harmónico desta técnica, são também válidas as conside-

rações indicadas na análise homóloga da modulação SPWM, com a adição da

existência de harmónicos adicionais em cada sinal modulador (resultado da forma

não sinusoidal destas ondas). Estes harmónicos adicionais são ı́mpares de terceira

ordem (e.g., 3 · (3mf ), 5 · (3mf ), 7 · (3mf )...), apenas detetáveis no neutro dos sis-

temas trifásicos. No caso de motores/geradores deste tipo, estes harmónicos não

são um problema, sendo prova disso a sua ausência no espectro harmónico da

corrente [1], fazendo com que deles resulte uma potência nula.

Para posterior comparação, na Figura 5.11 é posśıvel observar o exemplo do

espectro harmónico para mf = fportadora = 18.

5.3 Modulação SPWM com injeção de harmónico ı́mpar

de terceira ordem

Analisando de forma breve esta técnica de modulação, também conhecida como

THUPWM [32], é baseada na injeção de um sinal triangular na onda sinusoidal
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Figura 5.11: Harmónicos resultantes numa modulação SVM com mf = 18 e
ma = 0,8 [31].

moduladora da técnica SPWM, apresentada anteriormente. Esta onda injetada

deve ter o triplo da frequência da onda sinusoidal moduladora, deve estar em fase

e possuir a um quarto da sua amplitude.

Como resultado desta injeção, é gerado um sinal concordante com o gerado

na modulação SVM, tal como se pode verificar na Figura 5.12.

Figura 5.12: Formas de onda do sinal modulador da técnica THUPWM, respetiva
composição e comparação com a técnica SVM.

Um outra forma de gerar este sinal (v3oh) parte das sinusoides de modulação,

sendo usados os valores máximos e mı́nimos resultantes da comparação entre elas

a cada instante, de acordo com a Equação 5.19.

v3oh = −1

2
(max (va, vb, vc) +min (va, vb, vc)) (5.19)
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5.4 Análise comparativa das técnicas de modulação

Analisadas as técnicas de modulação, pode-se agora fazer uma comparação das

suas caracteŕısticas. A SPWM apresenta, tal como como referido no ińıcio do

capitulo, a maior simplicidade de implementação face às restantes, sendo muitas

vezes capaz satisfazer as necessidades do controlo. Tal com como apresentado

na sua análise, o seu conteúdo harmónico pode ser localizado e filtrado de forma

adequada se forem cumpridas algumas regras fundamentais.

Quanto à modulação SVM, apresenta uma zona linear aproximadamente 15%

superior à da SPWM, sendo uma das suas principais vantagens face a esta téc-

nica. Por outro lado, esta a técnica de modulação SVM visa evitar comutações

desnecessárias e, desta forma, evitar também as perdas a elas associadas. A ńıvel

de conteúdo harmónico, este pode ser visto como muito próximo do resultante

da modulação SPWM no que diz respeito a impacto no sistema e no controlo.

Este conjunto de caracteŕısticas fazem deste sistema o mais dinâmico e flex́ıvel

em comparação com os restantes, com a contrapartida de ser mais complexo e

exigir maior processamento.

Relativamente à técnica de modulação THUPWM, esta revela resultados que

espelham aos obtidos na técnica SVM, mas com uma complexidade de imple-

mentação próxima da SPWM, conciliando assim duas das vantagem de ambas as

técnicas.

Posto isto, pelas caracteŕısticas que possuem o PMSM e o barramento DC

considerados para efeito de implementação, foi escolhida a técnica SPWM, por

esta ser capaz de satisfazer os requisitos da aplicação. Esta escolha será justificada

com maior pormenor no Caṕıtulo 6.



Caṕıtulo 6

Field Oriented Control Aplicado

ao PMSM

Após um estudo teórico acerca de conceitos fundamentais ao alcance da tarefa que

intitula este projeto, existem então condições para abordar a sua implementação.

Tendo em conta os pareceres finais dos Caṕıtulos 3, 4 e 5, sumariza-se que

a retificação ativa seria feita com recurso ao PMSM, controlando-o no seu modo

de gerador através do método Sensoreless FOC, usando a técnica de modulação

SPWM.

Esta implementação foi feita através de simulações (usando a ferramenta

PSIM Software [33]), que numa primeira fase pretendem representar o comporta-

mento do sistema aquando de um controlo em tempo cont́ınuo e, numa segunda

fase, aquando de um controlo em tempo discreto.

6.1 Controlador FOC

Tal como referido no Caṕıtulo 3, o controlo FOC baseia-se no modelo matemático

do PMSM, sendo o fluxo e o binário da máquina controlados através do reajuste

das componentes da corrente no referencial dq, de acordo com a estratégia de

controlo adotada (e.g., MTPA, ângulo de binário constante, fator de potência

unitário). Portanto, para proceder à implementação do controlador de corrente

FOC, partiu-se da Equação 6.1, já apresentada no Caṕıtulo 2.

{
vd = Rs · id − ωe · Lq · iq + d

dt(Ld · id + ψf )

vq = Rs · iq + ωe · (Ld · id + ψf ) + d
dt(Lq · iq)

(6.1)

73



74 CAPÍTULO 6. FIELD ORIENTED CONTROL APLICADO AO PMSM

De seguida, foram substitúıdas as componentes das equações correspondentes

às tensões de transformador (responsáveis por gerar a FCEM) por controladores

PI, de forma a permitir a correta diferenciação das correntes [1]. Esta operação

pode ser verificada na Equação 6.2, onde ∆vd e ∆vq são as compensações geradas

pelos controladores PI.{
vd = Rs · id − ωe · Lq · iq + ∆vd
vq = Rs · iq + ωe · (Ld · id + ψf ) + ∆vq

(6.2)

Matematicamente, os controladores PI podem ser representados de acordo

com a Equação 6.3, onde i∗d e i∗q representam as correntes de referência, enquanto

que kp e ki representam os ganhos proporcionais e integrais dos controladores.{
∆vd = kp · (i∗d − id) + ki ·

∫
(i∗d − id)dt

∆vq = kp · (i∗q − iq) + ki ·
∫

(i∗q − iq)dt
(6.3)

Depois, através das Equações 6.2 e 6.3 foi projetado o controlador de corrente

FOC apresentado na Figura 6.1, de forma a que fosse posśıvel implementá-lo no

simulador.

Figura 6.1: Diagrama de blocos do controlador de corrente FOC no referencial
dq.

Note-se que para que o controlador possa gerar as tensões de comando vd
e vq (a aplicar no modulador SPWM após a transformada inversa de Park), é
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necessário o conhecimento dos parâmetros (constantes) do PMSM, assim como

valores (variáveis) provenientes de medições em funcionamento.

Começando pelos valores variáveis, estes são:

• As correntes id e iq, que são obtidas através da transformada de Park às

correntes ia, ib e ic, medidas diretamente através de ampeŕımetros;

• A velocidade angular, ωe, que é providenciada pela PLL.

Relativamente aos parâmetros do motor (cuja forma de aquisição será abor-

dada adiante), são necessários os seguintes:

• As indutâncias Ld e Lq;

• As resistência do estator, Rs;

• O fluxo ψf .

6.2 Aquisição dos parâmetros do PMSM

Além dos parâmetros do PMSM requeridos para a aplicação do controlador FOC,

houve necessidade de ter o conhecimento de parâmetros adicionais, de forma a

possibilitar a realização da simulação do comportamento do motor, sendo estes

parâmetros os apresentados na Figura 6.2.

Figura 6.2: Parâmetros do PMSM no simulador PSIM.
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Assim sendo, adicionalmente aos parâmetros indicados anteriormente, foi ne-

cessário conhecer o número de polos da máquina (“No. of Poles P”), a tensão

de pico (entre fases, em vazio) gerada em rotação a 1000RPM (“Vpk/krpm”),

o momento de inércia (“Moment of Inertia”) e a constante de tempo mecânica

(“Mech. Time Constant”).

Nesta implementação foram usadas as caracteŕısticas de um PMSM real, o

modelo DB42S03 do fabricante Nanotec [34], optando-se por fazer as medições

de acordo com os métodos abordados no Caṕıtulo 2 e posterior comparação com

o datasheet [35].

Usando um outro motor acoplado ao veio do PMSM, colocando-o desta forma

a funcionar como gerador, foi feita a medição da velocidade com recurso a um

taqúımetro laser, sendo a tensão entre fases e frequência medidas através de um

osciloscópio digital. Na Figura 6.3 é posśıvel analisar os resultados das medições,

assim como os valores calculados a partir destas (a rotação em rad/s, o peŕıodo

e o número de pares de polos).

Figura 6.3: Resultados das medições de velocidade, tensão e frequência do PMSM.
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Através de uma regressão linear (apresentada na Figura 6.4) foi posśıvel obter

a equação da reta representativa da evolução da tensão em função da velocidade.

Posteriormente, com essa equação foi calculado o valor da tensão de pico a pico,

entre fases, gerada a 1000RPM , resultando dáı o valor 6,9986V . Visto que para

efeitos de simulação é necessário o valor de pico, então considerou-se metade deste

último valor calculado, i.e. 3,4993V .

Figura 6.4: Regressão linear dos valores de tensão e velocidade obtidos experi-
mentalmente.

Através dos valores apresentados na Figura 6.3 é ainda posśıvel verificar que

o motor tem 8 polos.

Para medir os valores das resistências e indutâncias entre fases, foi usando

um ohmı́metro e um medidor de indutâncias, respetivamente, com o rótor em

diferentes posições, resultando dáı os valores apresentados na Figura 6.5. Através

de medições adicionais das indutâncias em diferentes ângulos do rótor verificou-

se que o rótor possúıa uma tipologia isotrópica. Em suma, tendo em conta os

métodos de medição abordados no Caṕıtulo 2, deste processo resultam Rs =

0,775 Ω e Ld = Lq = 1,08mH.

Relativamente aos resultados da constante de tempo mecânica presentes nesta

figura, foram também obtidos de acordo com a técnica apresentada no Caṕıtulo

2. Na Figura 6.6 é posśıvel observar um exemplo desta aquisição, sendo os valores
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obtidos através da observação da envolvente positiva da tensão gerada. Destas

medições resultou o valor τmec = 1,7922 s.

Figura 6.5: Resultados das medições de resistência, indutância e constante de
tempo mecânica do PMSM.

Figura 6.6: Exemplo de medição da constante de tempo mecânica.

Posto isto, para estarem reunidos todos os parâmetros necessários à simula-

ção do funcionamento do PMSM, resta apenas determinar o valor do momento de

inércia. Uma vez que não havia mecanismos dispońıveis para o fazer experimen-

talmente, este valor foi aproximado tendo em conta o valor indicado na datasheet

e o facto de ao veio estar acoplado um outro motor, ficando assim definido como

J = 4,8 · 10−6 kg ·m2.

Reunidas as condições para simular o comportamento do PMSM, determinou-

se o valor do fluxo (ψf ) através deste meio, usando a relação ψf = Ef/ωe. Note-

se que para o valor de E foi considera a tensão de pico (simples) medida numa

das fases, num funcionamento de gerador sem carga, resultando assim ψf =

0,0048Wb.

Desta forma, ficou conclúıda a determinação dos parâmetros do PMSM, po-

dendo prosseguir para o seu controlo.
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6.3 Controlo de corrente

Tal como indicado anteriormente, independentemente da estratégia de controlo

adotada, esta baseia-se no ajuste das componentes da corrente no referencial dq.

Uma vez que se pretendia alcançar o fator de potência unitário, i.e, poder variar a

potência ativa (P ), mantendo a potência reativa (Q) com valor nulo, e tendo em

conta que estas componentes variam de acordo com a Equação 6.4 [1], aquando de

uma velocidade de rotação constante, a potência ativa é diretamente proporcional

à corrente iq, assim como a corrente reativa pode ser anulada levando a corrente

id para um valor nulo.

{
P = 3

2Ef · iq
Q = 3

2Ef · id
(6.4)

Posto isto, e para ser posśıvel simular o controlo de corrente, utilizando o

FOC, foi necessário preparar a estrutura de simulação para o efeito. Esta estru-

tura, apresentada na Figura 6.7 começou por ser formada por um PMSM cuja

rotação seria imposta no veio, sendo a referência dada em RPM , havendo desta

forma necessidade de conversão. Foram ainda adicionados no veio um medidor

de velocidade e um medidor de binário para efeitos de análise de resultados.

Figura 6.7: Esquema de simulação do PMSM em função de gerador.

De seguida, foi definido o intervalo de velocidade no qual se iria fazer o con-

trolo do gerador, ficando este definido entre as 500 e as 4000RPM , não se fazendo

a exploração do controlo na zona de enfraquecimento do fluxo (visto que a veloci-

dade nominal do PMSM é de 4000RPM e a velocidade máxima de 6200RPM).

Foi também definido que a carga a usar seria uma bateria de 24V . Tendo em
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conta estas decisões e determinado o valor máximo da tensão AC para o qual se

pretendia fazer o controlo (8,89V ), foi verificada a viabilidade do uso da técnica

SPWM através do ı́ndice de modulação ma, tal como apresentado na Equação

6.5.

ma = 2
vp
VDC

= 2 · 8,08

24
≈ 0,673 (6.5)

Visto que o ı́ndice de modulação máximo necessário estava abaixo do limite da

linearidade, considerou-se como viável a utilização desta técnica de modulação.

Assim sendo e tal como apresentado na Figura 6.8 foi criado o esquema do

VSC ao qual se ligam as três fases do PMSM, com a carga e filtro no lado DC,

sendo considerados os valores das resistências de série equivalentes (ESR).

Figura 6.8: Esquema de simulação do VSC com carga DC conectado ao esquema
de modulação SPWM.
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Analisando ainda a Figura 6.8, é posśıvel observar que a este esquema foi

adicionado o processo de modulação SPWM, que utiliza um sinal portador de

20 kHz e que recebe os sinais moduladores, provenientes do controlo FOC. Pode

também verificar-se o mecanismo implementado para a ativação do controlo, de

forma a ser posśıvel permitir que este seja efetuado apenas depois do sistema

estar sincronizado.

Conclúıda a implementação destas componentes do circuito, procedeu-se à

implementação da SRF-PLL, de acordo com a Figura 6.9, tendo sido definido

que esta seria baseada no sinal da tensão. Como tal, sendo necessário o valor das

tensões simples, foram conectadas aos terminais do PMSM três resistências de

valor elevado, ligadas em estrela, de forma a que fosse criado um ponto neutro

virtual [36].

Tendo em conta a disposição dos sensores de corrente colocados nos termi-

nais do PMSM (que consideram positiva a corrente que circula no sentido do

motor), houve a necessidade de fazer uma inversão das fases, de forma a corrigir

a polaridade dos sensores de tensão implementados.

Figura 6.9: Esquema de simulação da PLL baseada em tensão.

Relativamente ao ajuste do controlador PI da PLL, foi inicialmente usado o

método Symmetrical Optimum [37] que tem por objetivo otimizar a margem de

fase do sistema. Este método de ajuste indica o cálculo do ganho proporcional

(Kp) e o tempo de integração (Ti) de acordo com a Equação 6.6. Considerando

uma frequência de corte (fc) ligeiramente superior da frequência da tensão gerada

pelo PMSM a 4000RPM , a tensão simples de pico (Vp) gerada nesta mesma velo-
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cidade e o valor do peŕıodo de amostragem (Ts) como o peŕıodo da onda portadora

usada na modulação SPWM, chegou-se aos valores dos ganhos apresentados na

Equação 6.7.

{
Kp = ωc

Vp

Ti = 1
ω2
c ·Ts

(6.6)

{
Kp = 2π·270

8,08 ≈ 209,96

Ti = 1
(2π·270)2· 1

20000

≈ 6,95 · 10−3
(6.7)

Obtidos os valores necessários à realização da simulação, foi então posśıvel

obter os resultados apresentados na Figura 6.10, que dizem respeito à velocidade

angular do rótor estimada através da PLL (We PLL), comparativamente ao valor

da mesma velocidade angular medida com recurso a um sensor no veio (We s).

Nesta figura é ainda posśıvel analisar a variação do erro (We s−We PLL).

Figura 6.10: Resultados da simulação da PLL baseada em tensão – velocidade
angular estimada pela PLL (We PLL), medida pelo sensor (We s) e respetivo
erro.
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Ainda como resultado destas simulações, foi posśıvel determinar que a res-

posta da PLL para a velocidade angular apresentava um tempo de subida de

1,3ms, um tempo de estabelecimento (5%) de 6,5ms e um overshoot de 8,3%.

Relativamente aos resultados da estimação do ângulo do rótor (Theta PLL),

é posśıvel verificar na Figura 6.11 a sua comparação com o valor homólogo quando

obtido através do sensor no veio (Theta s), assim como o comportamento do valor

de erro (Theta s− Theta PLL).

Desta forma foi posśıvel determinar que o sincronismo da PLL (i.e., a sobre-

posição do sinal estimado e do sinal medido) era conseguido antes dos 20ms e

que o erro absoluto médio possúıa um valor de 0,31 rad.

Figura 6.11: Resultados da simulação da PLL baseada em tensão – ângulo do
rótor estimado (Theta PLL), medido (Theta s) e respetivo erro.

Posto isto, foi decidido que se tentaria melhorar o tempo de resposta da

PLL, alterando de forma iterativa os ganhos do controlador PI. Após alguns

ajustes nos ganhos, estes ficaram definidos como Kp = 520 e Ti = 500µ, sendo os

resultados viśıveis nas Figuras 6.12 e 6.13.
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Na Figura 6.12 é posśıvel verificar novamente a velocidade angular estimada

e o valor obtido através do sensor, assim como a variação do erro.

Nestas condições, verificou-se que a resposta da PLL para a velocidade angular

apresentava um tempo de subida de 0,3ms, um tempo de estabelecimento (5%)

de 1,5ms e um overshoot de 20,4%.

Figura 6.12: Resultados da simulação da PLL baseada em tensão, com otimização
dos ganhos – velocidade angular estimada pela PLL (We PLL), medida pelo
sensor (We s) e respetivo erro.

Quanto à estimação do ângulo do rótor e respetivo erro, é posśıvel verificar

os seus resultados na Figura 6.13, de forma semelhante ao que foi feito para os

valores de ganho apresentados anteriormente.

Neste caso, foi também posśıvel determinar que o sincronismo da PLL era

conseguido antes dos 2,5ms e que o erro absoluto médio possúıa um valor de

0,02 rad.

Finalizado o processo de implementação e ajuste da PLL, procedeu-se à im-

plementação do controlador FOC, começando-se fazer a aquisição dos valores de
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Figura 6.13: Resultados da simulação da PLL baseada em tensão, com otimiza-
ção dos ganhos – ângulo do rótor estimado (Theta PLL), medido (Theta s) e
respetivo erro.

corrente através de sensores colocados nas três fases do PMSM e posterior con-

versão para o quadrante dq, através da transformada de Park, utilizando o ângulo

estimado.

De forma a otimizar a qualidade do sinal que chegava ao controlador, foram

aplicados, a cada fase, filtros passa-baixo com uma fc de 15 kHz.

Esta implementação pode ser vista na Figura 6.14, assim como o esquema do

controlador FOC e da produção dos sinais moduladores.

A produção dos sinais moduladores foi implementada através da transfor-

mada inversa de Park, usando novamente o ângulo estimado, sendo necessário

condicionar este valor para que o seu máximo não ultrapasse o máximo da onda

portadora (para que o modulador não entre na zona não linear).

De salientar que em ambas as transformadas aplicadas houve necessidade de
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Figura 6.14: Esquema de simulação do controlo FOC.

fazer inversão do sinal de quadratura (q) devido às propriedades do bloco do

simulador, que possui discrepâncias face à transformada estudada no Caṕıtulo 2.

Relativamente ao controlador FOC, este foi construido em coerência com o

diagrama de blocos apresentado anteriormente (na Figura 6.1), sendo os ganhos

dos controladores PI ajustados de forma iterativa. Colocando sempre ambos os

controladores com os mesmos ganhos, começou-se por aumentar progressivamente

o ganho proporcional (Kp) mantendo o ganho do integrador (Ki) nulo (i.e., Ti ≈
∞, visto que Ki = 1

Ti
). Quando se verificou que era atingido valor de referência e
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havia uma posterior estabilização com erro em regime permanente, aumentou-se

o ganho Ki, de forma a anular este erro.

Após ser conseguida uma resposta próxima da pretendida, procedeu-se a um

ajuste mais fino dos ganhos, sendo necessário ter em conta que o tempo de in-

tegração destes controladores não poderia ser inferior ao tempo de integração

usado no PI da PLL, uma vez que o controlador FOC, numa perspetiva geral

do sistema, se trata de um loop de controlo mais externo face à PLL. Posto isto,

fixaram-se os ganhos dos controladores em Kp = 65 e Ti = 15m.

Finalizado o processo de implementação do esquema necessário à avaliação

do desempenho do controlador FOC, procedeu-se então para esta tarefa, tendo

em conta o objetivo de conseguir um fator de potência unitário, a relação entre

a potência ativa e a corrente iq, assim como a relação da potência reativa com a

corrente id. Desta forma foram definidos como valores de referência Id = 0A, para

todo o ciclo de funcionamento (100ms), Iq = 0,2A dos 20 aos 40ms, Iq = 1,05A

dos 40 aos 60ms, Iq = 0,5A dos 60 aos 80ms e novamente Iq = 0,2A dos 80 aos

100ms de funcionamento.

Os 20ms iniciais do funcionamento foram reservados para o sincronismo da

PLL, estando os sinais de comando dos IGBT’s com um valor nulo.

Na Figura 6.15 é posśıvel observar os resultados da simulação no que diz

respeito à corrente. É posśıvel observar as formas de onda da corrente medida

na fase a (Ia s) e a mesma depois de filtrada (Ia f). Em simultâneo, é também

posśıvel observar o resultado das correntes filtradas no referencial dq (Id e Iq),

em comparação com os valores de referência indicados (Id ref e Iq ref).

Por outro lado, na Figura 6.16 é posśıvel verificar o sincronismo do ângulo

estimado pela PLL em comparação com as formas de onda da corrente, ampliadas

por um fator de ×10 para facilitar a sua interpretação, assim como a comparação

do ângulo com as formas de onda da componente fundamental da tensão na

mesma fase.

Relativamente ao impacto das variações da corrente na tensão da carga (V DC),

este pode ser observado na Figura 6.17, tendo sido focado o peŕıodo que contem-

pla os instantes onde ocorrem as maiores variações da referência (nos 40 e nos

60ms).

Note-se que quer as Figuras 6.15, 6.16 e 6.17 refletem o comportamento do

sistema para um funcionamento do gerador com uma velocidade de rotação de

4000RPM . Para um funcionamento no limite mı́nimo considerado (500RPM),

é posśıvel observar-se a resposta das correntes no referencial dq, face às maiores

variações da referência, assim como o seu impacto na tensão da carga.
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Figura 6.15: Resultados da simulação do controlo FOC, a 4000RPM – formas
de onda da corrente.
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Figura 6.16: Resultados da simulação do controlo FOC, a 4000RPM – formas
de onda da corrente, tensão e ângulo do rótor.
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Figura 6.17: Resultados da simulação do controlo FOC, a 4000RPM – formas
de onda da corrente e da tensão na carga.
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Figura 6.18: Resultados da simulação do controlo FOC, a 500RPM – formas de
onda da corrente e da tensão na carga.
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6.4 Controlo discreto de corrente

Terminada a implementação e obtidos os resultados das simulações do controlo

FOC, procedeu-se à implementação e avaliação do mesmo, quando utilizado um

equivalente discreto na função de PLL e controlador. Para tal, partindo do es-

quema de simulação anterior, foi implementado um bloco de processamento de

código C (apresentado na Figura 6.19) e foram eliminados os esquemas que de-

sempenhavam as funções que se pretendiam discretizar.

Figura 6.19: Esquema de simulação do controlador discreto FOC com PLL inte-
grada.

Como é posśıvel verificar ainda na Figura 6.19, foram utilizadas três entradas

para os sinais de tensão(V a f2, V b f2 e V c f2), três entradas para os sinais

de corrente (Ia f2, Ib f2, Ic f2), duas para as referências de corrente (Id ref

e Iq ref), uma entrada para dar ińıcio ao controlo FOC (Start) e a entrada

responsável por definir a frequência de processamento e amostragem. Para efei-

tos do processo de modulação, foram utilizadas três sáıdas, sendo uma delas o

ângulo estimado (Theta PLL d) e as restantes as tensões de controlo (V d d e

V q d). Estas sáıdas são usadas na transformada inversa de Park, que à seme-

lhança da simulação anterior, gera os sinais moduladores. Foram ainda usadas

sáıdas adicionais para efeitos de análise do comportamento do sistema discreto,

nomeadamente a velocidade angular estimada pela PLL (We PLL d), as corren-

tes no referencial dq (Id d e Iq d) e os respetivos erros usados no controlo FOC

(e Id d e e Iq d).
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Relativamente ao funcionamento implementado, começou-se por se definir

a frequência de processamento e amostragem, tendo esta ficado definida como

20 kHz, de forma a manter a coerência com a frequência da onda portadora uti-

lizada no processo de modulação. Note-se que usando esta frequência de amos-

tragem (que a 4000RPM é cerca de 75 vezes superior à frequência da tensão do

sistema), também se cumpre o requisito imposto pela frequência de Nyquist [38].

Posto isto, houve necessidade de garantir que o código iria ser executado à

frequência imposta pelo sinal aplicado à entrada criada para o efeito. Para tal, foi

implementado o código apresentado na Figura 6.20, que faz com seja necessário

uma transição no estado do sinal de clock após cada execução do código.

Figura 6.20: Extrato de código utilizado para garantir apenas uma execução do
código por ciclo de clock.

De seguida, passou-se à conversão dos sinais de tensão para o referencial αβ, de

acordo com a forma apresentada no Caṕıtulo 2, assim como o cálculo do ângulo

atual da tensão medida, tal como é apresentado na Figura 6.21. Para evitar

cálculos repetitivos em cada processamento de código foram definidas algumas

constantes, nomeadamente para o valor da razão 2
3 (aux 2D3) e para o valor

√
3
2

(aux raiz2D3).

Figura 6.21: Extrato de código utilizado para a transformada de Clarke e para o
cálculo do ângulo do rótor.

Posteriormente, foi calculado o erro entre o ângulo estimado e o ângulo medido

através da tensão, sendo este usado para calcular as componentes do referencial

dq. Tal como se pode ver na Figura 6.22, para o sincronismo do sistema foi usada

a componente direta (d), à qual foi aplicado o compensador PI (aproximado para

o regime discreto através do método de Tustin [39]) para calcular o valor da

velocidade angular (w). Neste compensador foram usados os ganhos kp1 = 520 e

ki1 = 520/0,0007, na componente proporcional e integrativa, respetivamente.
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Na Figura 6.22 é ainda viśıvel o limitador aplicado à velocidade angular, assim

como a atualização das variáveis para utilizar no ciclo de processamento seguinte

(prev q e prev d).

Figura 6.22: Extrato de código utilizado para implementar a estimação da velo-
cidade angular.

Para finalizar o processo de implementação da PLL, aplicou-se o integrador

também discretizado segundo a regra de Tustin, com ganho unitário, tal como

se pode verificar na Figura 6.23, seguido do ajuste do valor resultante para o

intervalo compreendido entre os valores 0 e 2π rad. Nesta figura é também viśıvel

a atualização das restantes variáveis a utilizar no ciclo de processamento seguinte

da PLL (prev w e prev theta out).

Figura 6.23: Extrato de código utilizado para implementar a estimação do ângulo
do rótor.

Restando apenas a atualização das sáıdas, foi decidido que adicionalmente

seria implementado um filtro de média deslizante (MAF) no valor da velocidade

angular a ser usado no controlo FOC. Esta implementação foi feita de acordo com

o código viśıvel na Figura 6.24. Note-se que a frequência de corte (fc) deste filtro

é definida pelo número de posições que ele possui (w vec lenght) e pela frequência

de amostragem (fs), de acordo com a Equação 6.8 [1]. Assim sendo, foi definida

uma fc = 200Hz, senda esta imposta pelo filtro MAF de 100 posições.

fc =
fs

w vec lenght
(6.8)
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Figura 6.24: Extrato de código utilizado para aplicar o MAF à velocidade angular.

Os resultados da implementação da discretização da PLL podem ser analisa-

dos na Figura 6.26, de forma homóloga ao que foi efetuado anteriormente.

Figura 6.25: Resultados da simulação da PLL discretizada – velocidade angular
estimada pela PLL (We PLL d), medida pelo sensor (We s) e respetivo erro.

Da análise do comportamento do valor da velocidade angular do rótor es-

timada através da PLL discreta (We PLL d), novamente em comparação com

o mesma variável quando medida diretamente com o sensor (We s) foi posśıvel
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determinar um tempo de subida de 3,1ms, um tempo de estabelecimento (5%)

de 12,1ms e um overshoot de 24,9%.

Relativamente ao resultados correspondentes ao valor ângulo do rótor esti-

mado, apresentados na Figura 6.26, estes também podem ser analisados de igual

forma homóloga ao que foi feito na primeira implementação da PLL. É posśı-

vel verificar-se o sincronismo da PLL com o sistema antes dos 20ms e um erro

absoluto médio de 0,26 rad.

Figura 6.26: Resultados da simulação da PLL discretizada – ângulo do rótor
estimado (Theta PLL d), medido (Theta s) e respetivo erro.

Finalizado o processo de implementação do equivalente discreto da PLL,

procedeu-se para o desenvolvimento do código correspondente ao processo de

controlo FOC. Note-se que à semelhança do que tinha sido feito anteriormente,

o controlo apenas começa a ser feito após o sincronismo da PLL, tendo sido

reservados novamente 20ms para o efeito.

Assim sendo, começou-se pela transformação dos sinais das correntes medidas

(no referencial abc) para o referencial dq de acordo com a transformada de Park
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apresentada no Caṕıtulo 2, utilizando o ângulo estimado anteriormente pela PLL

(theta out), tal como se pode verificar na Figura 6.27. Pode também verificar-se

novamente o recurso a constantes para evitar cálculo repetitivo, assim como a

posterior exposição dos valores calculados nas sáıdas para que fosse posśıvel a

sua avaliação, seguida da leitura dos valores de referência para as componentes

da corrente (id ref e iq ref).

Figura 6.27: Extrato de código utilizado para aplicar o MAF à velocidade angular.

Posteriormente, foi calculado o erro das respetivas correntes adquiriras face

aos valores de referência, assim como a atribuição da velocidade angular resultante

do MAF à variável usada no controlo (w ctrl).

De seguida, e tal como apresentado na Figura 6.28, foi implementado o con-

trolo FOC, no qual se optou por calcular previamente as componentes resultantes

compensadores PI’s (ctrl iq e ctrl id). Nestes compensadores foram usados os

ganhos kp2 = 21 e ki2 = 21/0,007, nas componentes proporcionais e integrativas,

respetivamente. Estes ganhos foram obtidos de forma iterativa, tendo havido o

cuidado de manter o tempo de integração superior ao utilizado na PLL.

Figura 6.28: Extrato de código utilizado para aplicar o MAF à velocidade angular.
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Com os resultados destas componentes do FOC, procedeu-se à sua utilização

no cálculo das tensões de controlo (V d e V q) em coerência com o esquema de

simulação apresentado anteriormente (Figura 6.14), sendo de seguida atualizadas

as restantes sáıdas e variáveis a utilizar no ciclo seguinte de processamento.

Desta forma, deu-se por terminado o processo de discretização da PLL e do

controlador FOC, reunido-se desta forma condições para verificar os seus resul-

tados.

Em analogia com a implementação do controlador FOC implementado an-

teriormente, os resultados para as mesmas condições de simulação podem ser

verificados nas Figuras 6.29, 6.30, 6.31 e 6.32.

Na Figura 6.29 é posśıvel verificar novamente as formas de onda da corrente,

antes e após a aplicação do filtro, assim como os valores obtidos e os valor pren-

didos no referencial dq.

É também posśıvel verificar na Figura 6.30 o ângulo do rótor em comparação

com as formas de onda ampliadas e com a componente fundamental da tensão.

Novamente com foco nos peŕıodos onde ocorrem as transições da corrente de

referência, nas Figuras 6.31 e 6.32 é posśıvel observar as respostas da corrente

no referencial dq e o seu impacto na tensão da carga, para 4000 e 500RPM ,

respetivamente.
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Figura 6.29: Resultados da simulação do controlo discreto FOC, a 4000RPM –
formas de onda da corrente.
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Figura 6.30: Resultados da simulação do controlo discreto FOC, a 4000RPM –
formas de onda da corrente, tensão e ângulo do rótor.
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Figura 6.31: Resultados da simulação do controlo discreto FOC, a 4000RPM –
formas de onda da corrente e da tensão na carga.
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Figura 6.32: Resultados da simulação do controlo discreto FOC, a 500RPM –
formas de onda da corrente e da tensão na carga.
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6.5 Análise de resultados

Começando a análise pelos resultados obtidos para os parâmetros do PMSM, é

posśıvel concluir através da comparação com o seu datasheet que os valores me-

didos para a resistência e indutância do estator são coerentes com os valores indi-

cados pelo fabricante (1,5 Ω± 15% e 2,1mH ± 20%, entre fases, respetivamente),

assim como o número de polos (8). Relativamente aos valores correspondentes

ao momento de inércia e à constante de tempo mecânica, uma vez que não foi

feita uma avaliação do comportamento do gerador em regimes transitórios de ve-

locidade, não é posśıvel avaliar a qualidade destas medições. O mesmo acontece

para a medição correspondente à relação entre a rotação e a tensão gerada, onde

apenas seria posśıvel fazer uma avaliação qualitativa caso o controlo FOC fosse

implementado fisicamente.

Relativamente aos resultados obtidos nas simulações, e olhando às PLL’s im-

plementadas, verifica-se que a que apresenta um desempenho inferior é a imple-

mentada no regime discreto, uma vez que é a que possui uma resposta mais lenta

e maior overshoot relativamente à velocidade angular, e o maior erro absoluto

médio para o ângulo do rótor. Este desempenho é fruto da frequência de amos-

tragem utilizada e da dimensão do filtro MAF aplicado à velocidade angular, que

introduz um atraso considerável na resposta da PLL. O desempenho desta PLL

discreta poderia ser otimizado através de um novo ajuste dos ganhos do PI, com a

otimização dos filtros usados nos sinais de tensão ou aumentando a frequência de

amostragem, no entanto, o seu desempenho, sem estas otimizações, mostrou-se

suficiente no controlador FOC na qual foi utilizada, comprovando a robustez do

método de estimação.

Quanto aos resultados das implementações do controlo FOC, é posśıvel con-

cluir que em ambas as implementações foi posśıvel fazer o controlo das componen-

tes de corrente de acordo com os valores de referência, sendo esta tarefa facilitada

pelo uso dos mesmos valores de indutância, resistência e fluxo para parametrizar

PMSM e para efeitos de controlo. Note-se que numa implementação real, onde

estes valores usados no controlo possuem tipicamente um maior erro associado,

o desacoplamento pode ser mais dif́ıcil (tanto maior quanto o erro dos valores

destes parâmetros usados no controlo).

Analisando as figuras que comparam a tensão e corrente da fase a com o

ângulo estimado da PLL, é posśıvel perceber que em ambas as implementações a

PLL está em correto sincronismo com a tensão, estando a corrente em fase com

esta. Este facto deve-se aos valores de referência usados, i.e, mantendo a corrente

Id nula e variando apenas a componente Iq, leva a uma potência reativa nula e

uma potência ativa que varia de acordo com a referência de corrente e da tensão

da carga DC. Assim sendo, pode dizer-se que o controlo de corrente foi feito com

o objetivo de manter o fator de potência unitário.
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Olhando agora às maiores transições da referência corrente, verifica-se nova-

mente em ambas as implementações um maior overshoot quanto maior a transição

pretendida, como seria de esperar, assim como uma maior variação da oscilação

da corrente Id quanto maior a sua diferença para a corrente Iq, revelando aqui, a

necessidade do controlo FOC para que seja conseguido o controlo das correntes

de forma independente. Quanto ao impacto na tensão da carga, verifica-se uma

variação máxima de apenas 1%, ocorrida no controlo discreto com a rotação do

gerador a 4000RPM , sendo o rúıdo minimizado pelo condensador aplicado em

paralelo com a carga, funcionado como filtro passa-baixo. Verifica-se ainda o cor-

reto funcionamento do controlo, tanto para a rotação máxima pretendida, tanto

para a rotação mı́nima (500RPM).

A comparação entre os controlos FOC implementados pode ainda ser feita

com base na Figura 6.33.

Figura 6.33: Resultados da simulação de ambos os controlos FOC, a 4000RPM
– formas de onda da corrente e tensão na carga.
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Nesta figura Id e Iq correspondem às correntes resultantes do controlo em

tempo cont́ınuo, assim como Id d e Iq d correspondem às homólogas no controlo

em tempo discreto. Os valores representados por V DC e V DC2 correspondem

às tensões na carga, também correspondentes ao controlo em tempo cont́ınuo e

ao controlo em tempo discreto, respetivamente. Pode notar-se com maior clareza

que existe menor oscilação das componentes da corrente no controlo discreto,

sendo também notório o seu maior tempo de estabelecimento face à primeira

implementação do controlo FOC. No que diz respeito à tensão na carga, é de

salientar que existe uma quase sobreposição de ambos os resultados, concluindo-

se que a retificação foi conseguida de forma similar.





Caṕıtulo 7

Conclusão e Trabalhos Futuros

Finalizado o estudo de conteúdos necessários e a implementação proposta inici-

almente no ińıcio do documento, reúnem-se desta forma condições para que se

possa fazer um balanço geral de todo o projeto.

Note-se que em cada caṕıtulo foi feito uma análise com teor conclusivo, de

forma a sustentar algumas das opções tomadas, tais como o uso do método de

controlo FOC, a estimação da posição e velocidade do rótor através de PLL, a

escolha da técnica de modulação SPWM.

Como adição a estas apresentadas, e começando pelo motor utilizado, é de

salientar que o facto das tensões geradas por este motor possúırem muito baixa

distorção harmónica, é um grande contributo para o correto controlo e eficiência

do processo de retificação.

Um outro ponto a salientar é o uso da técnica de modulação SPWM, que

embora se tenha mostrado suficiente para as condições de implementação defini-

das, tal não se verificaria caso se pretendesse fazer o controlo do retificador até à

velocidade máxima do PMSM (6200RPM), uma vez que a tensão de pico gerada

nesta rotação é superior a metade da tensão da carga DC. No entanto, recorrendo

à técnica SVM, ou THUPWM tal seria posśıvel.

Relativamente ao método de controlo utilizado, o Sensorless FOC, este mostrou-

se robusto e capaz de proporcionar os resultados pretendidos, seja quando apli-

cado sob forma de funcionamento cont́ınuo, seja no seu equivalente discreto, im-

plementável na prática por um microcontrolador.

Posto isto, e olhando aos objetivos propostos no Caṕıtulo 1, uma vez que

foi conseguida a retificação trifásica da tensão gerada pelo PMSM, tendo uma

bateria como carga e conseguindo que os valores de corrente aos terminais do

gerador se mantivessem em fase com os valores de tensão, verificando-se o fator

107
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de potência unitário, conclúı-se assim que os objetivos, pelo menos em simulação,

foram alcançados.

7.1 Desenvolvimentos futuros

Uma vez que esta dissertação visava o projeto e a simulação da retificação ativa

com o recurso ao PMSM, e embora existam diversas melhorias aplicáveis neste

contexto (projeto e simulação), considera-se que a principal melhoria aplicável

após a conclusão desta etapa passaria pela sua implementação prática e a com-

paração com os resultados obtidos através das simulações efetuadas.
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Dispońıvel em https://eltra-encoder.eu/news/resolver-vs-encoder.

[citado na p. 48, 49, 50, 51, 52, 58]

[25] “Motores 1S | Omron, Portugal,” Outubro 2020. Dispońıvel em https://

industrial.omron.pt/pt/products/1s-servo-motor. [citado na p. 50]

[26] “Encoders & Resolvers for Motor Control | Mouser,” Outubro
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tubro 2020. Dispońıvel em https://pt.mouser.com/applications/

selecting-sensors-for-motor-feedback/. [citado na p. 57]

[31] M. Rashid, ed., Power Electronics Handbook. ACADEMIC PRESS, 2001.

[citado na p. 63, 64, 68, 70, 71]

[32] C. Ramos, “Modelação e Controlo de Conversores de Tensão Aplicados à
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em https://en.nanotec.com/products/636-db42s03. [citado na p. 76]

[35] “DB42S03 datasheet,” Outubro 2020. Dispońıvel em https://en.nanotec.
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[37] J. Ögren, “PLL design for inverter grid connection Simulations for ideal and

non-ideal grid conditions,” p. 44, 2011. [citado na p. 81]

[38] R. Barbosa, “Sistemas Controlados por Computador - Sistemas Amostra-

dos,” 2016. [citado na p. 93]

[39] R. Barbosa, “Sistemas Controlados por Computador - Equivalentes Discre-

tos,” 2016. [citado na p. 93]


