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Resumo

Neste trabalho é desenvolvido um controle adaptativo, baseado nas Associative Memory

Networks do tipo B-spline Neural Network com treinamento on-line, para reduzir

os harmônicos de corrente presentes no plano dq(5) do motor de indução hexafásico

assimétrico, causados por não idealidades presentes no inversor de potência ou no motor.

Inicialmente, é obtido o modelo da máquina de indução hexafásico assimétrico com rotor

gaiola de esquilo nos sistemas de referência natural (abc-xyz), estacionário estatórico-

rotórico (αβ-mn) e síncrono (dq), no qual o rotor gaiola é modelado por um equivalente

com enrolamento concentrado, cujo número de fases mr depende do número de barras mb.

Sendo analisada, ainda, a influência do número de barras do rotor e de sua inclinação sobre

as funções de enrolamento do rotor e, consequentemente, sobre as indutâncias mútuas

entre as fases do rotor, e entre o estator e o rotor. Na sequência, no desenvolvimento

do controle é apresentado um sistema de controle vetorial de velocidade por orientação

indireta de campo do rotor, e a partir do reconhecimento das vantagens e limitações das

Artificial Neural Networks e de seus processos de treinamento para aplicações em sistemas

de controle, é proposto um controle adaptativo baseado na B-spline Neural Network,

para reduzir as correntes do motor no plano dq(5), sendo analisados aspectos práticos da

implementação do controlador neural e de seu processo de treinamento. Resultados de

simulação digital e testes experimentais são apresentados para demonstrar a viabilidade

do modelo do motor desenvolvido e o do sistema de controle propostos.

Palavras-chaves: Motor de Indução Hexafásico Assimétrico; Função de Enrolamento;

B-spline Neural Network; Treinamento on-line; Controle vetorial; Controle Adaptativo.



Abstract

In this thesis, an adaptive controller is developed to reduce the current harmonics

presented in the dq(5) plan of the asymmetric six-phase induction machine, due to the

non-idealities of the drive or machine. The controller is based on the Associative Memory

Networks of type B-spline Neural Network with on-line training. A model of asymmetric

six-phase induction machine with squirrel cage rotor is obtained in the natural (abc-xyz),

in the stationary coordinates (αβ-mn) and in the synchronous coordinates (dq), wherein

the cage rotor is modeled by an equivalent of concentrated winding, whose number of mr

phases depends on the number of mb bars. In addition, the influence of the rotor bars

– number and inclination – on the winding functions, and consequently in the mutual

inductances – between rotor phases, and between stator and rotor phases – are studied.

In sequence, a vector control system by indirect rotor field orientation is presented, and

some advantages and limitations of Artificial Neural Networks and their training process

for control applications are analyzed. From this analysis, an adaptive controller P-BSNN

is proposed to reduce the current harmonics in dq(5) plan of the machine operating as

motor, and considerations regarding the practical aspects of implementation of the neural

controller proposed and its training process are also made. Finally, results of computer

simulation and experimental tests are shown to validate the model of the motor as well

the proposed control system.

Keywords: Asymmetric six-phase induction machine; Winding function; B-spline Neural

Network; Online Training; Vector control; Adaptive Control.
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1 Introdução

Historicamente o número de fases das máquinas elétricas era limitado pelo número

de fases da rede elétrica (monofásico ou trifásico). Entretanto, o desenvolvimento dos

dispositivos de eletrônica de potência e dos processadores digitais teve forte impacto na

operação e estrutura dos inversores de frequência e na aplicação das técnicas de controle

até então utilizadas, permitindo o uso de técnicas avançadas e de alto desempenho. Desse

modo, o número de fases das máquinas elétricas deixou de ser limitado pelo número de

fases da rede elétrica.

Por outro lado, motivada pelo mercado e pelos interesses comerciais e de redução

de custos, que permitem a fabricação em grande escala dos motores, a indústria privilegiou

a fabricação de máquinas elétricas monofásicas ou trifásicas. No entanto, em aplicações de

alta potência ou de alta corrente, para se adequarem os limites das chaves eletrônicas de

potência, as máquinas elétricas e seus inversores podem ser produzidas com um número

maior de fases, como ilustrado na figura 1, reduzindo assim a potência e a corrente por

fase, sem a necessidade de aumentar a tensão de alimentação.

Figura 1 – Motor de indução multifásico.

As máquinas elétricas cujo o número de fases é maior que três são chamadas

máquinas multifásicas, e quando comparadas às máquinas trifásicas, trabalham com

potência e corrente menores por fase, dispensando, portanto, o uso de chaves

eletrônicas em paralelo [1]. Adicionalmente, apresentam uma maior confiabilidade, pois

diferentemente dos trifásicos que ao perderem uma fase tornam-se monofásicos, os

multifásicos mantêm a capacidade de partida ao perderem uma ou mais fases, embora

funcionem com redução proporcional de sua potência [2, 3, 4, 5] e com desbalanceamento
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[6, 7]. Outras vantagens do uso dos motores multifásicos em acionamentos de grande

potência são a redução do conteúdo harmônico espacial da força magnetomotriz (fmm)

de entreferro e, consequentemente, a diminuição das perdas Joule no rotor, bem como a

redução da amplitude das oscilações do torque.

Conclui-se, então, que as máquinas elétricas de alta potência e alta corrente são

as principais aplicações para os motores multifásicos, sendo os sistemas de transporte o

de maior potencial, tais como locomotivas, veículos elétricos ou híbridos, propulsão naval

e aeronáutica.

Entre os motores de indução multifásicos, o hexafásico assimétrico ou double-star

induction motor (DSIM) é o mais estudado, porque sendo o seu número de fases múltiplo

de três, seu estator pode ser facilmente rebobinado para dois conjuntos trifásicos separados

espacialmente entre si de π/6 radianos elétricos, como ilustrado pelas figuras 2(a) e 2(b),

no qual são bobinados dois sistemas trifásicos defasados espacialmente de π/6 radianos

elétricos, mantendo o mesmo passo das bobinas [8]. No caso dos motores multifásicos

simétricos, como é o caso, por exemplo, do pentafásico, figura 2(c), um novo projeto do

pacote magnético do estator é necessário, o que significa mudar processos produtivos já

implantados, aumentando investimentos e custos. A representação dos enrolamentos das

fases de cada um deste motores é colocada na figura 3.

(a) Motor trifásico

(b) Motor hexafásico assimétrico

(c) Motor Pentafásico

Figura 2 – Distribuição da fases com passo pleno.

Do ponto de vista econômico, o motor hexafásico assimétrico exige poucas

mudanças no processo produtivo, exigindo apenas o rebobinamento dos enrolamentos

do estator. Além disso, o acionamento do motor hexafásico pode ser feito a partir de

dois módulos de inversores trifásicos, conforme a figura 4 ilustra, dispositivos amplamente

produzidos pela indústria eletrônica.
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(a) Motor trifásico (b) Motor hexafásico assimétrico (c) Motor Pentafásico

Figura 3 – Fases representadas por solenoides equivalentes.

Figura 4 – Conexão entre o motor hexafásico com 2 inversores trifásicos.

1.1 Revisão bibliográfica

Os enrolamentos do estator dos motores multifásicos, cujo o número de fases é

ímpar, têm suas bobinas distribuídas de forma simétrica nas ranhuras, sendo que o ângulo

elétrico entre as fases deve ser de 2π/ms radianos elétricos, onde ms é o número de fases do

estator. Entretanto, se o número de fases for par, as fases devem ser distribuídas de forma

assimétrica, com o ângulo espacial entre as fases de π/ms radianos elétricos, evitando,

dessa forma, redundâncias entre as fases opostas [9, 10, 11, 12, 13].



Capítulo 1. Introdução 23

Para o motor hexafásico composto por dois conjuntos trifásicos, obtém-se uma

maior redução na pulsação do torque, no caso de os dois conjuntos serem espacialmente

deslocados entre si de π/6 radianos elétricos, embora ocorra o surgimento de harmônicos

da corrente de fase, quando alimentado por inversor fonte de tensão de onda quadrada

[9, 14, 15], ou o aumento do conteúdo harmônico total, quando alimentado com modulação

por largura de pulso senoidal, ou pulse width modulation (PWM) [16]. Com o objetivo

de reduzir esses harmônicos, em [17, 18] é testado um filtro seletivo para os harmônicos

utilizando um estator hexafásico externo rebobinado.

Em [19] é desenvolvido, através da abordagem de componentes simétricos, o

circuito equivalente para o motor multifásico com m-n fases (estator-rotor), e uma

transformação do motor multifásico para os sistemas de coordenadas estacionárias (αβ) e

síncronos (dq) é apresentada em [20], sendo os efeitos do acoplamento entre os harmônicos

temporais da corrente e os harmônicos espaciais da fmm de entreferro analisados em

[21, 22].

Em [23, 24], mostra-se que os harmônicos ímpares de ordem menor que o número

de fases do estator – denominados harmônicos de baixa ordem – da corrente de estator

e da fmm espacial são mutuamemte desacoplados. Deste modo, para o motor alimentado

por corrente senoidal, quanto maior for o número de fases do motor, maior será a redução

do conteúdo harmônico espacial da fmm, reduzindo o torque oscilatório e as perdas Joule

causadas no rotor pelos harmônicos. O aumento do número de fases também reduz os

harmônicos de corrente de ordem elevada presentes no barramento do inversor, que são

particularmente importantes em aplicações de acionamentos com bateria [25], pois eles

estão relacionados diretamente com a vida útil dessas, como são os casos dos veículos

elétricos ou híbridos. Em [26], é demonstrado que o aumento do número de fases, além de

reduzir a pulsação do torque, também leva a uma significativa redução das perdas Joule

no estator.

Sob o ponto de vista de controle, o aumento do número de fases leva a um aumento

no grau de liberdade do sistema, embora torne o projeto do sistema de controle mais

complexo. De acordo com [27], para o motor hexafásico assimétrico o número potencial

de vetores-base é igual a 26 = 64, dos quais 4 são nulos, 12 são redundantes, restando,

portanto, 48 vetores úteis, inscritos em 4 polígonos de 12 lados, conforme figura 5(a).

Adicionalmente, é proposta uma técnica de modulação por largura de pulso dos vetores

espaciais, ou space vector pulse width modulation (SVPWM), a partir dos doze vetores de

maior amplitude, onde o vetor de tensão é obtido a partir da modulação dos 2 vetores-

base adjacentes – figura 5(b) –, porém apesar da trajetória circular do vetor resultante,

a tensão de fase apresenta, além da componente fundamental, os harmônicos de 5a

¯ e 7a

¯
ordem, resultando no aumento do conteúdo harmônico da corrente de fase.

Devido ao desacoplamento da componente fundamental e dos harmônicos espaciais
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(a) 48 vetores base úteis (b) 12 vetores base de maior amplitude

Figura 5 – Vetores-base do motor hexafásico assimétrico.

e temporais de baixa ordem, em [28] é proposta uma transformação para o motor

hexafásico assimétrico, na qual as seis variáveis de fase, no referencial natural, são

mapeadas em três planos linearmente independentes, simplificando dessa maneira, o

modelo do motor e o projeto do sistema de controle:

• Plano α1-β1 relativo à componente fundamental e aos harmônicos de ordem 12k±1,

onde k ∈ N

• Plano o1-o2 relativo ao 3o

¯ harmônico e aos harmônicos de ordem 12k±3, onde k ∈ N

• Plano z1-z2 relativo ao 5o

¯ harmônico e aos harmônicos de ordem 6k±1, onde k ∈ N

e k é ímpar

A generalização dessa transformação para os motores multifásicos simétricos com

número de fases ímpar é apresentada em [24, 29].

Para reduzir os harmônicos gerados pelo conversor de potência, também é proposta

em [28] uma nova estratégia para o SVPWM implementado a partir dos doze vetores base

de maior amplitude, onde o vetor de tensão é obtido a partir da modulação dos 4 vetores

base adjacentes, plano α1-β1, conforme a figura 6(a) ilustra, de modo que o vetor resultante

seja simultaneamente nulo no plano z1-z2 – figura 6(b). Resultados de simulação e testes

experimentais em regime permanente comparando esta técnica com a anterior, comprovam

a redução significativa do conteúdo harmônico na tensão e na corrente de fase, porém com

um elevado custo computacional, pois é necessário inverter uma matriz 5x5 a cada pulso

do PWM.

Em [30], é proposta uma melhoria no método de implementação do SVPWM, onde

para cada setor, a matriz desenvolvida em [28] é invertida off-line e seus parâmetros são
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(a) Plano α1-β1 (b) Plano z1-z2

Figura 6 – SVPWM do motor hexafásico assimétrico.

armazenados em tabelas, reduzindo o custo computacional durante a execução on-line do

controle, e em [31] é desenvolvida uma nova técnica de SVPWM com modulação contínua

e com 24 vetores base, resultados de simulação e testes experimentais demonstram a

redução no conteúdo harmônico da corrente de fase.

Uma discussão sobre as diversas técnicas de SVPWM para o motor hexafásico

assimétrico é apresentada em [32], concluindo que o SVPWM proposto em [28] apresenta

o menor conteúdo harmônico, embora com um maior custo computacional. Em [33, 34] é

realizada uma comparação entre diversas técnicas de SVPWM com modulação contínua e

descontínua, analisando a influência destas modulações nos harmônicos da corrente de fase

do estator. Em [35, 36, 37], são discutidas as vantagens de simplicidade de implementação

da técnica de PWM senoidal para motores multifásicos, destacando o SVPWM que exige

maior esforço computacional. Em [38], é apresentada uma abordagem de decomposição

do sistema hexafásico em três bases ortogonais para implementação do PWM senoidal

com baixo custo computacional. Também são desenvolvidas técnicas de SVPWM para os

motores multifásicos com cinco, sete, nove e quinze fases, respectivamente em [39], [40], [35]

e [41].

Apesar de as máquinas multifásicas possuirem a propriedade de manter seu

funcionamento mesmo com a perda de uma ou mais fases, isto leva a uma alimentação

desbalanceada com elevada pulsação no torque, que pode comprometer ou mesmo

inviabilizar seu funcionamento. Na busca de uma solução para este problema, em [6, 7]

é desenvolvida uma técnica de acionamento para o SVPWM para o motor hexafásico

assimétrico com alimentação desbalanceada, capaz de eliminar a pulsação de torque e

manter a qualidade no controle de velocidade, e em [42] é desenvolvida uma técnica

de controle direto de torque, ou direct torque control (DTC) para o caso de operação
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desbalanceada do motor pentafásico.

Nos artigos [43, 44, 45, 46, 47, 48] são desenvolvidas diferentes estratégias para

o controle vetorial de um motor hexafásico assimétrico, com distribuição senoidal dos

enrolamentos do estator, descrevendo o motor nos referenciais síncrono e estacionário. Pelo

menos dois controladores PIs são necessários para controlar a componente fundamental

da corrente de estator e, outros dois para eliminar o 5o

¯ harmônico. Simulações e testes

experimentais validam as propostas.

Em [49] é desenvolvido um modelo do motor hexafásico assimétrico com

desbalanceamento entre os dois estatores trifásicos, onde é analisado o efeito da

variação da amplitude e da fase da tensão de alimentação do motor. Esta análise é

aprofundada em [50], no qual são discutidos os diversos tipos de desbalanceamento que

podem ocorrer no inversor e no motor hexafásico assimétrico, demonstrando que estes

desbalancamentos podem gerar correntes de 5o

¯ harmônico de sequência positiva, negativa

ou pulsantes, sendo necessários dois pares de controladores PI, um síncrono e outro

antissíncrono, para eliminar estas correntes indesejadas e ocasionadas por diferentes tipos

de desbalanceamentos. Testes experimentais demonstram e validam esta proposta.

Outras estratégias de controle também aplicadas no acionamento do motor

hexafásico assimétrico com distribuição senoidal dos enrolamentos do estator são: o

DTC [51, 52, 53], o controle preditivo [54, 55, 56, 57, 58], o regulador Fuzzy [59, 60],

e a rede neural artificial, ou artificial neural network (ANN) [61, 62].

O desacoplamento da componente fundamental e dos harmônicos espaciais e

temporais de baixa ordem também permite nos motores com enrolamento concentrado,

a inserção de harmônicos na corrente de estator, estabelecendo uma fmm girante de

distribuição espacial aproximadamente retangular, que gera um fluxo por polo maior do

que o puramente senoidal e portanto, produzindo uma densidade de torque por unidade

de corrente maior [4, 5, 23, 24]. Por exemplo, a injeção do 3o

¯ harmônico da corrente em um

motor hexafásico assimétrico com enrolamento concentrado e com a conexão do neutro do

motor no ponto médio da tensão do barramento, permite aumentar o torque desenvolvido

em até 40%, em relação àquele obtido com o mesmo valor máximo de fluxo magnético da

máquina trifásica original [63]. Em [64, 65, 66], são apresentadas diferentes propostas de

controle vetorial para o acionamento do motor de indução pentafásico, no qual também

é controlado o 3o

¯ harmônico da corrente, obtendo uma fmm resultante quase retangular.

Também com o objetivo de gerar uma fmm de entreferro quase retangular em

um motor de onze fases, em [67, 68, 69] é desenvolvido um controle com a inserção

dos harmônicos de baixa ordem da corrente (componente fundamental, 3o

¯, 5o

¯, 7o

¯ e

9o

¯ harmônicos), onde a razão entre a amplitude da componente fundamental e a de

seus harmônicos é determinada por um processo de otimização realizado off-line, sendo

necessário um par de PIs para controlar cada harmônico de baixa ordem da corrente
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considerado no projeto, resultados de simulação e testes experimentais com o motor

operando em regime permanente mostram o bom desempenho desta estratégia. Devido à

complexidade de implementar um sistema de controle para todos os harmônicos de baixa

ordem de um motor de onze fases, em [70] é adotado um controle com a injeção apenas

do 3o

¯ harmônico, sendo que as simulações e testes experimentais realizados mostram a

efetividade do controlador. Em [71] é feita uma comparação entre o controle com a inserção

de harmônicos da corrente e o acionamento de tensão com onda quadrada. Apesar da

distorção da corrente gerada, devido à forma de onda quadrada da tensão, ambos os

sistemas obtêm um aumento de 37,5% no torque e de 25% no valor rms da corrente de

fase, quando comparado com o acionamento senoidal.

Devido ao desacoplamento entre os harmônicos espaciais e temporais de baixa

ordem e a possibilidade do uso destes harmônicos para gerar torque, o motor multifásico

deve ser projetado com enrolamentos concentrados de passo pleno [24, 63, 71]. Com este

objetivo, em [72] é desenvolvido um modelo para o motor de indução multifásico em

função do número de fases ms do estator e do número de barras mr para o rotor gaiola

de esquilo, sendo este modelo de enrolamento concentrado validado por simulação digital

de um motor de indução trifásico. Em [73], são apresentados resultados experimentais

mostrando o desempenho superior do motor pentafásico com enrolamentos concentrados

em relação ao trifásico com enrolamento distribuido.

Em [8, 10, 11, 74, 75], é ainda desenvolvido um estudo da influência do passo

do enrolamento sobre sua indutância de dispersão, concluindo que com o passo de 2/3

obtém-se a menor indutância de dispersão para o 3o

¯ harmônico e com o passo de 5/6,

a menor indutância de dispersão para o 5o

¯ e 7o

¯ harmônicos. Por sua vez, com o passo

pleno obtém-se o maior valor da indutância de dispersão para todos os harmônicos. Assim

mesmo para os sistema de controle sem o uso da inserção de harmônicos de corrente, ainda

é recomendado o uso de enrolamentos com passo pleno, pois o valor mais elevado da

indutância de dispersão irá limitar harmônicos de corrente não desejados nestes sistemas.

As indutâncias de bobinas alojadas em ranhuras não inclinadas podem ser

calculadas de modo analítico através da integração da função de enrolamento [72, 76,

77], sendo que uma generalização deste método para bobinas inclinadas é proposta

em [78, 79]. No caso do motor de indução pentafásico e rotor gaiola com barras

inclinadas, uma comparação entre os parâmetros obtidos através de cálculos analíticos,

método de elementos finitos e ensaios experimentais são apesentadados em [80, 81],

mostrando uma boa equivalência entre os métodos, embora a indutância de dispersão e a

resistência das barras, bem como a resistência dos anéis do rotor, não são determinadas

experimentalmente, embora o procedimento de ensaio e cálculo dos parâmetros não seja

explicitados.

Em [29, 82], são desenvolvidos dois métodos de ensaios específicos para a
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determinação de parâmetros dos motores multifásicos de enrolamento distribuído,

admitindo que o torque desenvolvido é devido à componente fundamental. Testes

experimentais com dois motores pentafásicos foram realizados, mostrando uma boa

equivalência entre os dois métodos propostos.

No caso de enrolamentos com distribuição aproximadamente senoidal e com rotor

gaiola de esquilo, a consideração geralmente adotada para o modelamento de motores é a

de que o número de fases do rotor é igual ao número de fases do estator. Entretando, esta

hipótese não é válida para os motores que contém harmônicos espaciais de fmm [20, 21, 22].

Assim, os modelos para motores multifásicos de enrolamentos concentrados desenvolvidos

na literatura [72, 77, 81, 83], consideram em geral, o rotor composto por mr fases, onde

mr é o número de barras do rotor, no qual cada par de barras adjacentes formam uma

malha de corrente juntamente com o segmento do anel da gaiola, conforme ilustrado na

figura 7.

Figura 7 – Modelo do rotor gaiola de esquilo com mr fases.

Este modelo, apesar de ser mais próximo do sistema físico, estabelece conexão

elétrica entre malhas adjacentes – como mostrado na figura 7, tornando não diagonais as

matrizes de resistência e de indutância de dispersão do rotor, pois a barra comum de duas

malhas é percorrida pelas correntes das malhas em questão, o que dificulta a determinação

experimental dos parâmetros do modelo no referencial natural, mediante os testes padrão

de rotor bloqueado e ensaio a vazio. Ademais nestes testes, somente é obtido o valor de

uma resistência e de uma indutância de dispersão, sendo difícil distinguir os valores das

parcelas destes parâmetros relativas aos anéis e às barras. Nas matrizes das equações (1.1)
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e (1.2), os elementos associados à conexão elétrica são marcados com uma barra inferior.

Llr =

















2(Lb + La) −Lb 0 · · · 0 −Lb

−Lb 2(Lb + La) −Lb · · · 0 0

0 −Lb 2(Lb + La) · · · 0 0
...

...
...

. . .
...

...

0 0 0 · · · 2(Lb + La) −Lb

−Lb 0 0 · · · −Lb 2(Lb + La)

















(1.1)

Rr =

















2(rb + ra) −rb 0 · · · 0 −rb

−rb 2(rb + ra) −rb · · · 0 0

0 −rb 2(rb + ra) · · · 0 0
...

...
...

. . .
...

...

0 0 0 · · · 2(rb + ra) −rb

−rb 0 0 · · · −rb 2(rb + ra)

















(1.2)

1.2 Motivação do trabalho

Como se verifica na revisão bibliográfica apresentada, os parâmetros dos motores

multifásicos com harmônicos espaciais na fmm de entreferro, geralmente são obtidos

através de cálculos analíticos ou por método de elementos finitos. Por outro lado,

os ensaios experimentais propostos para a obtenção dos parâmetros de motores

multifásicos consideram distribuição da fmm de entreferro perfeitamente senoidal e, desta

forma, somente a componente fundamental é considerada, sendo que nas máquinas de

enrolamento concentrado o torque também pode ser desenvolvido por seus harmônicos

espaciais.

A influência do número de fases do rotor sobre a amplitude dos harmônicos do

fluxo concatenado entre o estator e o rotor, ainda é pouco abordada na literatura, porém

sua influência é tão importante quanto o número de fases do estator. O mesmo acontece

com os sistemas de controle adaptativos que objetivam limitar/controlar os harmônicos

de corrente do motor.

O objetivo deste trabalho é desenvolver um sistema de controle e acionamento

para o motor de indução hexafásico assimétrico, que seja capaz de controlar a velocidade

mediante o ajuste da componente fundamental da corrente de estator, bem como reduzir o

valor dos harmônicos da corrente de estator do plano dq(5). Deste modo, é desenvolvido um

modelo matemático no referencial natural (abc-xyz), no qual os enrolamentos de estator

são de passo pleno, não importando se são concentrados ou distribuídos. O rotor, por sua

vez, é gaiola de esquilo, modelado por um enrolamento concentrado equivalente.
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Esta tese é estruturada conforme apresentada na sequência.

No Capítulo 1 é feita uma revisão bibliográfica sobre os modelos e controles

aplicados as máquinas de indução multifásicas.

O Capítulo 2 trata do desenvolvimento de um modelo da máquina de indução

hexafásico assimétrico e de rotor gaiola de esquilo, expresso nas referências natural (abc-

xyz), estacionário estatórico-rotórico (αβ-mn) e síncrono (dq).

O desenvolvimento de uma proposta de controle vetorial de velocidade por

orientação indireta de campo do rotor, e que adicionalmente, reduz os harmônicos

de corrente presentes no plano dq(5) dos motores de indução hexafásico assimétrico, é

desenvolvido no Capítulo 3.

Os resultados de simulação digital e testes experimentais são apresentados no

Capítulo 4 e as sugestões de novos estudos relativos ao tema deste trabalho, no Capítulo 5.
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2 Modelo do motor de indução multifásico

Na obtenção do modelo matemático no referencial natural1 do motor de indução

multifásico de ms fases no estator e mr fases no rotor, conforme é ilustrado na figura 1,

as seguintes hipóteses são feitas:

• Saturação magnética do ferro desprezível

• Permeabilidade magnética do ferro infinita

• Entreferro uniforme

• Enrolamentos idênticos entre as fases do estator

• Rotor gaiola de esquilo simétrico

2.1 Modelo matemático no referencial natural

Cada fase do estator é composta por um enrolamento concentrado ou distribuído

e de passo pleno. Assim sendo, a indutância de dispersão tem o maior valor possível para

os harmônicos, e o rotor gaiola de esquilo com mb barras é modelado por um equivalente

com mr fases com enrolamento concentrado e de passo αr, onde αr é igual a 2π/mb.

As seguintes equações de tensão e fluxo do estator e do rotor são definidas:

• equações da Tensão

Vs = RsIs +
dΨs

dt
(2.1)

Vr = RrIr +
dΨr

dt
(2.2)

• equações do Fluxo

Ψs = LsIs + Msr(θr)Ir (2.3)

Ψr = LrIr + Msr(θr)tIs (2.4)

onde

Vs =
[

vs1 vs2 · · · vsms

]t
é o vetor tensão do estator

Is =
[

is1 is2 · · · isms

]t
é o vetor corrente do estator

Ψs =
[

ψs1 ψs2 · · · ψsms

]t
é o vetor fluxo do estator

Vr =
[

vr1 vr2 · · · vrmr

]t
é o vetor tensão do rotor

1 Entende-se por referencial natural, aquele em que o estator é modelado por ms fases e o rotor por
mr fases.
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Ir =
[

ir1 ir2 · · · irmr

]t
é o vetor corrente do rotor

Ψr =
[

ψr1 ψr2 · · · ψrmr

]t
é o vetor fluxo do rotor

Rs = rsIms
é a matriz de resistência elétrica do estator

Rr = rrImr
é a matriz de resistência elétrica do rotor

Ls = LlsIms
+ Mss é a matriz de magnetização do estator

Lr = LlrImr
+ Mrr é a matriz de magnetização do rotor

Msr(θr) é a matriz de indutância mútua entre estator-rotor

Ims
e Imr

são as matrizes identidade de dimensões ms ×ms e mr ×mr

rs e rr são as resistências por fase do estator e do rotor

Lls e Llr são as indutâncias de dispersão por fase do estator e rotor

ωr e θr são a velocidade e a posição do rotor em ângulos elétricos

Substituíndo as equações do fluxo (2.3) e (2.4), nas equações das tensões (2.1)

e (2.2), obtêm-se

Vs = RsIs + Ls

dIs

dt
+ Msr(θr)

dIr

dt
+ ωr

dMsr(θr)
dθr

Ir (2.5)

Vr = RrIr + Lr

dIr

dt
+ Msr(θr)tdIs

dt
+ ωr

dMsr(θr)t

dθr

Is (2.6)

O torque eletromagnético desenvolvido é dado por [72, 83, 19]

Te =
p

2
Is

tdMsr(θr)
dθr

Ir (2.7)

onde p é o número do polos do motor.

A equação que descreve a velocidade do motor em função da carga é dada por

J
dωm

dt
= Te − Tl (2.8)

onde J é a inércia total das partes girantes referida ao eixo do motor, ωm = 2 · ωr/p é a

velocidade mecânica do eixo e Tl é torque da carga.

Para definição do modelo no referencial natural, na próxima seção são calculados

analiticamente as indutâncias para o motor hexafásico assimétrico.

2.1.1 Indutâncias do motor hexafásico assimétrico

Dois conjuntos de bobinas trifásicas (abc e xyz), defasados espacialmente de π/6

radianos elétricos – figura 3(b) – compõem o enrolamento de estator do motor de indução

hexafásico assimétrico [8, 9, 28], onde se observa que as fases a e z são ortogonais entre

si, o mesmo ocorrendo para os pares de fase x-b e y-c.
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A disposição das fases do estator com enrolamento concentrado e de passo pleno,

para um motor com doze ranhuras por par de polos é ilustrada na figura 8(a). No caso

da o enrolamento concêntrico de estator com 4 bobinas por fase e por par de polos, como

mostrado na figura 8(b), é equivente a enrolamentos distribuídos de 4 bobinas de passo

pleno.

(a) Enrolamento concentrado e passo pleno

(b) Enrolamento distribuído concêntrico

Figura 8 – Distribuição da fase a do estator.

Visualiza-se na figura 9(a), o rotor gaiola de esquilo sem inclinação de suas

ranhuras, o qual geralmente é modelado de modo que cada par de barras adjacentes

forme uma malha de corrente [72, 77, 81, 83], conforme figura 7, como já explicado no final

da Revisão bibliográfica. Desta forma, no referencial natural, este modelo gera conexões

elétricas entre malhas, tornando não diagonais as matrizes de indutância de dispersão e

de resistência do rotor, segundo as equações (1.1) e (1.2), respectivamente.

Para eliminar estas conexões elétricas e simplificar o modelo no referencial natural,

neste trabalho é admitido que cada par de ranhuras adjacentes forme uma fase de uma

bobina com Nr espiras curto-circuitada e isolada da próxima fase adjacente. Portanto,

cada barra, que era comum a duas malhas de corrente, é transformada em dois lados

que compõem o enrolamento de duas fases adjacentes eletricamente desconectadas [84],

conforme figura 9(c), que ilustra a distribuição das fases do rotor equivalente por par de

polos. Deste modo, as matrizes resistência e indutância de dispersão do rotor tornam-se

diagonais.

Desta forma, o rotor é modelado por um equivalente de mr fases com enrolamento

concentrado de passo igual ao ângulo de ranhura αr = 2π/mb, onde mb é o número de

barras do rotor original. Esta abordagem simplifica a obtenção dos parâmetros através

dos testes de rotor bloqueado e ensaio a vazio, e, por esta razão, é adotada neste trabalho.

Da mesma forma, as figuras 9(b) e 9(d) ilustram, respectivamente, o rotor gaiola e
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a distribuição das fases do rotor equivalente por par de polos, para o rotor com as barras

inclinadas de uma ranhura.

(a) Rotor gaiola sem inclinação (b) Rotor gaiola com inclinação

(c) Distribuição dos enrolamentos sem
inclinação

(d) Distribuição dos enrolamentos com
inclinação

Figura 9 – Rotor gaiola de esquilo e a distribuição dos enrolamentos nas ranhuras.

De acordo com [78], as indutâncias mútuas entre quaisquer dois enrolamentos

podem ser calculadas a partir da integração do produto das funções de enrolamento ao

longo da superfície definida pelo raio médio do entreferro (r), definida por

Lij =
µor

g

∫ π

−π

∫ l

0
ηi(θr, z, θ)ηj(θr, z, θ)dzdθ (2.9)

onde ηi e ηj são as funções de enrolamento das fases i e j, do estator ou do rotor, µ0 é a

permeabilidade magnética do ar, l é comprimento no sentido axial do núcleo magnético

do rotor, g é o comprimento do entreferro, θr é a posição relativa em ângulo elétrico entre

a fase a do estator e a fase r1 do rotor, z e θ são as variáveis de integração no sentido

axial e do ângulo espacial.

Para bobinas não inclinadas, devido ao fato de a função de enrolamento não variar

ao longo do sentido axial (eixo z), o cálculo da indutância pode ser simplificada, obtendo-se

uma integral simples, definida pela equação (2.10), conforme [77, 83].

Lij =
µorl

g

∫ π

−π
ηi(θr, θ)ηj(θr, θ)dθ (2.10)
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2.1.2 Função de enrolamento

A função de enrolamento de uma fase é definida como sendo a fmm da respectiva

fase por unidade de corrente [77].

ηi(θr, z, θ) =
fmm(θr, z, θ)

ii
(2.11)

Obtém-se assim uma superfície em função de θr e dos eixos de coordenadas z e

θ, que são, respectivamente, as coordenadas no sentido axial e do ângulo espacial do

entreferro. Deste modo, tomando o eixo magnético da fase a como origem para eixo de

coordenadas espaciais, visualiza-se nas figuras 10(a) e 10(b), a função de enrolamento

para a fase a do estator com enrolamento concentrado e distribuído, respectivamente.

(a) Enrolamento concentrado e passo pleno

(b) Enrolamento distribuído

Figura 10 – Função de enrolamento da fase a do estator.

Como as fases do estator são admitidas idênticas, para se obter as funções de

enrolamento das demais fases, basta aplicar um deslocamento da função de enrolamento

da fase a para o respectivo eixo magnético da fase desejada.

Visualizam-se nas figuras 11(a) e 11(b), as funções de enrolamento para a fase r1

do rotor, respectivamente sem e com inclinação das ranhuras, para o caso do número
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de barras por par de polos mb seja ímpar, sendo o número de fases mr = mb e as

fases do rotor são distribuídas de forma simétrica, com um ângulo elétrico entre as fases

αf = 2π/mr radianos, como é visualizado nas figuras 12(a), 12(b) e 12(c), onde são

representados o rotor gaiola com 9 barras, os eixos magnéticos e seu equivalente com 9

fases, respectivamente.

(a) Número de barras ímpar sem inclinação (b) Número de barras ímpar com inclinação

(c) Número de barras par sem inclinação (d) Número de barras par com inclinação

Figura 11 – Função de enrolamento da fase r1 do rotor (θr = 0).

Entretanto, se o número de barras mb por par de polos do rotor for um número

par, devido à simetria do rotor, pode-se reduzir o número de fases pela metade, agrupando

as fases opostas, que estão sobre o mesmo eixo magnético e, portanto o fluxo magnético

resultante depende da excitação dessas duas fases. Deste modo, pode-se admitir uma única

fase com 2Nr espiras, de forma similar ao que é realizado para o enrolamento de estator

de máquinas de indução multifásicas [9, 10, 13, 14].

As figuras 11(c) e 11(d) representam as funções de enrolamento do rotor, sem e com

inclinação das ranhuras respectivamente, com um número par de barras. Para o rotor de

10 e 12 barras – ver figuras 12(d) e 12(g) –, os respectivos eixos magnéticos são mostrdos

nas figuras 12(e) e 12(h), respectivamente. Note que o número de fases é mr = mb/2.

No entanto, se mr for ímpar, as fases do rotor podem ser distribuídas de forma

simétrica, com um ângulo elétrico entre as fases de αf = 2π/mr radianos, como ilustrado
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(a) 9 barras (b) 9 eixos magnéticos (c) 9 fases

(d) 10 barras (e) 5 eixos magnéticos (f) 5 fases

(g) 12 barras (h) 6 eixos magnéticos (i) 6 fases

Figura 12 – Rotor gaiola de esquilo: barras, eixos magnéticos e fases.

na figura 12(f). No caso de mr for par, a distribuição é assimétrica, com um ângulo elétrico

entre as fases de αf = π/mr radianos, como mostrado na figura 12(i).

Ressalta-se que, para o rotor com número par de barras, a forma de distribuição

das fases do rotor não é única. Na figura 13 visualiza-se formas alternativas de distribuição

das fases do rotor com 10 e 12 barras, ou seja, qualquer combinação que possua uma única

fase em cada eixo magnético é uma solução equivalente.

Como as fases do rotor também são admitidas idênticas, para se obter as funções de

enrolamento das demais fases, basta aplicar um deslocamento da função de enrolamento
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(a) 5 fases (b) 6 fases

Figura 13 – Distribuição alternativa das fases do rotor com número par de barras.

da fase r1 para o respectivo eixo magnético da fase desejada.

As equações das funções de enrolamento são definidas por:

• Fase a do estator com enrolamento concentrado

ηsa =







Ns

2
se

(

− π

2
< θ <

π

2

)

−Ns

2
se

(

− π < θ < −π

2

)

ou
(
π

2
< θ < π

) (2.12)

• Fase a do estator com enrolamento distribuído

ηsa =







2Ns se
(

− 9π
24

< θ <
9π
24

)

Ns se
(

− 11π
24

< θ < −9π
24

)

ou
(9π

24
< θ <

11π
24

)

0 se
(

− 13π
24

< θ < −11π
24

)

ou
(11π

24
< θ <

13π
24

)

−Ns se
(

− 15π
24

< θ < −13π
24

)

ou
(13π

24
< θ <

15π
24

)

−2Ns se
(

θ < −15π
24

)

ou
(

θ >
15π
24

)

(2.13)

onde Ns é o número de espiras por enrolamento do estator.

• Fase r1 do rotor sem inclinação e número ímpar de barras (θr = 0)

ηr1 =







Nr(1 − αr

2π
) se

(

− αr

2
< θ <

αr

2

)

−Nr

αr

2π
se

(

− π < θ < −αr

2

)

ou
(
αr

2
< θ < π

) (2.14)
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• Fase r1 do rotor sem inclinação e número par de barras (θr = 0)

ηr1 =







Nr se
(

− αr

2
< θ <

αr

2

)

0 se
(

− π +
αr

2
< θ < −αr

2

)

ou
(
αr

2
< θ < π − αr

2

)

−Nr se
(

− π < θ < −π +
αr

2

)

ou
(

π − αr

2
< θ < π

)

(2.15)

• Fase r1 do rotor com inclinação e número ímpar de barras (θr = 0)

ηr1 =







Nr(1 − αr

2π
) se

(

− αr < θ < 0
)

e
(

0 < z <
l

αr

θ + l
)

Nr(1 − αr

2π
) se

(

0 < θ < αr

)

e
(
l

αr

θ < z < l
)

−Nr

αr

2π
caso contrário

(2.16)

• Fase r1 do rotor com inclinação e número par de barras (θr = 0)

ηr1 =







Nr se
(

− αr < θ < 0
)

e
(

0 < z <
l

αr

θ + l
)

Nr se
(

0 < θ < αr

)

e
(
l

αr

θ < z < l
)

−Nr se
(

π − αr < θ < π
)

e
(

0 < z <
l

αr

θ + l
)

−Nr se
(

− π < θ < αr − π
)

e
(
l

αr

θ < z < l
)

0 caso contrário

(2.17)

onde Nr é o número de espiras por fase do rotor equivalente.

Observa-se nas figuras 10 e 11, que as funções de enrolamento são representadas

por superfícies planas com o limite definido pelas ranhuras da respectiva fase.

Note também, nas figuras 11(a) e 11(b), para o rotor com número de barras ímpar,

que devido ao fato do número de espiras por fase do rotor Nr e do número de fases mr ser

o mesmo para o rotor sem e com inclinação das ranhuras, os valores máximo e mínimo

das funções de enrolamento são iguais para ambos, sendo que o mesmo também ocorre

para o rotor com número de barras par, figuras 11(c) e 11(d), ou seja, a inclinação das

ranhuras do rotor não afeta os valores máximo e mínimo da sua função de enrolamento.

2.1.3 Indutâncias mútuas entre as fases do estator

• Enrolamento concentrado

Integrando através da equação (2.9), o quadrado da função de enrolamento da

fase a do estator para enrolamento concentrado, equação (2.12), obtém-se a indutância
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de magnetização de fase Lms, dada por

Lms =
µolrN

2
s π

2g
(2.18)

Integrando o produto da função de enrolamento da fase a do estator, com a função

de enrolamento das demais fases do estator, obtêm-se as indutâncias mútuas entre as fases

do estator, dadas por

Lax =
2
3
Lms; Lab = −1

3
Lms; Lay = −2

3
Lms; Lac = −1

3
Lms; Laz = 0 (2.19)

Observar que devido ao fato das fases a e z serem ortogonais sua indutância mútua

é zero. Usando a simetria entre as fases do estator pode-se construir a matriz de indutância

mútua do estator

Mss = Lms


















1 2/3 −1/3 −2/3 −1/3 0

2/3 1 0 −1/3 −2/3 −1/3

−1/3 0 1 2/3 −1/3 −2/3

−2/3 −1/3 2/3 1 0 −1/3

−1/3 −2/3 −1/3 0 1 2/3

0 −1/3 −2/3 −1/3 2/3 1


















(2.20)

• Enrolamento distribuído

Devido à maior complexidade da função de enrolamento da fase do estator

para um enrolamento distribuído, sua indutância de magnetização Lms pode ser obtida

numericamente através da equação (2.9). Assim, para o caso da distribuição senoidal da

fmm, conforme [28, 74, 75], as indutâncias mútuas entre as fases do estator são dadas por

Lax =

√
3

2
Lms; Lab = −1

2
Lms; Lay = −

√
3

2
Lms; Lac = −1

2
Lms; Laz = 0 (2.21)

Usando novamente a simetria entre as fases do estator, obtém-se a matriz de

indutância mútua do estator

Mss = Lms


















1
√

3/2 −1/2 −
√

3/2 −1/2 0
√

3/2 1 0 −1/2 −
√

3/2 −1/2

−1/2 0 1
√

3/2 −1/2 −
√

3/2

−
√

3/2 −1/2
√

3/2 1 0 −1/2

−1/2 −
√

3/2 −1/2 0 1
√

3/2

0 −1/2 −
√

3/2 −1/2
√

3/2 1


















(2.22)

Note que as indutâncias de magnetização entre as fase do estator são diferentes

para as funções de enrolamento concentrado e com distribuição senoidal.
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2.1.4 Indutâncias mútuas entre as fases do rotor

Integrando através da equação (2.9), o quadrado da função de enrolamento da

fase r1 do rotor equivalente sem inclinação das ranhuras, equações (2.14) ou (2.15), e

integrando o produto entre funções de enrolamento das demais fase do rotor equivalente,

obtêm-se respectivamente, a indutância de magnetização de fase do rotor Lmr e a

indutância mútua entre as fases do rotor Lrr. E através da simetria entre as fases do

rotor pode-se construir a matriz de indutância mútua do rotor Mrr.

• Rotor com número ímpar de barras

Lo
mr =

µolrN
2
r

g
(1 − αr

2π
)αr (2.23)

Lo
rr = −µolrN

2
rα

2
r

2πg
= − αr

(2π − αr)
Lo

mr (2.24)

Mrr = Lo
mr

















1 −kr1 −kr1 · · · −kr1 −kr1

−kr1 1 −kr1 · · · −kr1 −kr1

−kr1 −kr1 1 · · · −kr1 −kr1

...
...

...
. . .

...
...

−kr1 −kr1 −kr1 · · · 1 −kr1

−kr1 −kr1 −kr1 · · · −kr1 1

















(2.25)

onde

kr1 =
αr

(2π − αr)
(2.26)

• Rotor com número par de barras

Le
mr =

µolrN
2
r

g
2αr (2.27)

Le
rr = 0 (2.28)

Mrr = Le
mr

















1 0 0 · · · 0 0

0 1 0 · · · 0 0

0 0 1 · · · 0 0
...

...
...

. . .
...

...

0 0 0 · · · 1 0

0 0 0 · · · 0 1

















(2.29)

Para o rotor com número ímpar de fases, a dimensão da matriz de indutância

mútua Mrr é mb × mb e para o rotor com número par de fases, como o número de fases

foi reduzida pela metade, a dimensão da matriz de indutância mútua Mrr é
mb

2
× mb

2
.
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Aplicando os mesmos cálculos para o rotor equivalente com inclinação das

ranhuras, equações (2.16) ou (2.17), obtêm-se as mesmas indutâncias de magnetização e

as mesmas indutâncias mútuas entre as fases do rotor, calculadas para rotor sem inclinação

das ranhuras, ou seja, a inclinação das ranhuras do rotor não afeta sua indutância

magnetização e a mútua entre suas fases.

2.1.5 Indutâncias mútuas estator e rotor

• Estator com enrolamento concentrado e rotor com número da barras

ímpar

Substituindo em (2.9) as funções de enrolamento da fase a do estator e do

rotor, dadas por (2.12) e (2.14), respectivamente, e efetuando a integral indicada na

equação resultante, obtém-se a função da indutância mútua entre estator e rotor, dada

matematicamente pela equação (2.31), e ilustrada na figura 14(a), para o rotor sem

inclinação das ranhuras e com número da barras ímpar.

No caso do rotor de ranhuras inclinadas, a obtenção entre estator e rotor é análoga

ao caso sem inclinação. Deste modo, utilizando a equação (2.16), ao invés da (2.14),

obtém-se a equação (2.33), ilustrada na figura 14(b). Com um procedimento análogo à

obtenção

E integrando o produto da função de enrolamento da fase a do estator com

enrolamento concentrado, com a fase r1 do rotor, equação (2.16), obtém-se a função

da indutância mútua entre estator e rotor, figura 14(b), equações (2.32) e (2.33), para o

rotor com inclinação das ranhuras e com número da barras ímpar.

Observa-se nas figuras 14(a) e 14(b) que o valor máximo da indutância mútua

entre estator e rotor não é alterado pela inclinação das ranhuras do rotor, mas existe

uma grande influência da inclinação das ranhuras sobre a forma de onda desta função,

enquanto a variação da indutância para o rotor sem inclinação das ranhuras é linear ao

longo do αr, para o rotor com inclinação das ranhuras a variação é quadrática ao longo de

2αr, fato que reduz sensivelmente o conteúdo harmônico do fluxo de entreferro acoplado

entre estator e rotor.

◦ Rotor sem inclinação das ranhuras

Lp =
µolrNsNrαr

2g
(2.30)
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Lsr(θr) =







−Lp se − π < θr <
−π − αr

2
Lp

αr

(2θr + π) se
−π − αr

2
< θr <

−π + αr

2

Lp se
−π + αr

2
< θr <

π − αr

2

−Lp

αr

(2θr − π) se
π − αr

2
< θr <

π + αr

2

−Lp se
π + αr

2
< θr < π

(2.31)

◦ Rotor com inclinação das ranhuras

Lp =
µolrNsNrαr

2g
(2.32)

Lsr(θr) =







−Lp se − π < θr < −π − αr

2
Lp

α2
r

[θ2
r + θr(π + 2αr) +

π2

4
+ αrπ] se − π − αr

2
< θr < −π

2
Lp

α2
r

[−θ2
r + θr(π − 2αr) +

π2

4
− αrπ] se − π

2
< θr < −π +

αr

2
Lp se − π +

αr

2
< θr < π − αr

2
Lp

α2
r

[−θ2
r + θr(π − 2αr) − π2

4
+ αrπ] se π − αr

2
< θr <

π

2
Lp

α2
r

[θ2
r − θr(π + 2αr) +

π2

4
+ αrπ] se

π

2
< θr < π +

αr

2
−Lp se π +

αr

2
< θr < π

(2.33)

• Estator com enrolamento concentrado e rotor com número de barras

par

O rotor com número de barras par apresenta as mesmas formas de onda da função

de indutância mútua entre estator e rotor, figuras 14(a) e 14(b), respectivamente para

o rotor sem e com inclinação de suas ranhuras, obtendo as mesmas equações para a

indutância mútua entre estator e rotor, equações (2.30), (2.31), (2.32) e (2.33), porém

seu valor máximo é o dobro, pois é admitido possuir o dobro de espiras em relação ao

rotor com número de barras ímpar.

• Estator com enrolamento distribuído

Para o estator com enrolamento distribuído, novamente, devido à maior

complexidade de sua função de enrolamento, a função de indutância mútua pode ser obtida

por integração numérica. Desse modo, para o caso de o rotor ser de barras inclinadas, a

forma de onda da função de indutância mútua estator/rotor é praticamente senoidal,

como mostrado na figura 14(c).
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(a) Estator com enrolamento concentrado e rotor sem inclinação

(b) Estator com enrolamento concentrado e rotor com inclinação

(c) Estator com enrolamento distribuído e rotor com inclinação

Figura 14 – Indutância mútua estator-rotor.

Em todos os casos analisados nesta subseção, dado que a função de enrolamento

de cada uma das fases do estator possui a mesma forma de onda, embora defasada

no espaço, sendo o mesmo válido para o rotor, a função das indutâncias mútuas
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estator/rotor apresentam a mesma forma de onda mostrada na figura 14. Então,

aplicando o deslocamento espacial adequado, obtém-se a matriz

Msr(θr) =














Lsr(θr) Lsr(θr + αr) Lsr(θr + 2αr) · · · Lsr(θr + (mr − 1)αr)

Lsr(θr − π
6 ) Lsr(θr + αr − π

6 ) Lsr(θr + 2αr − π
6 ) · · · Lsr(θr + (mr − 1)αr − π

6 )

Lsr(θr − 2π
3 ) Lsr(θr + αr − 2π

3 ) Lsr(θr + 2αr − 2π
3 ) · · · Lsr(θr + (mr − 1)αr − 2π

3 )

Lsr(θr − 5π
6 ) Lsr(θr + αr − 5π

6 ) Lsr(θr + 2αr − 5π
6 ) · · · Lsr(θr + (mr − 1)αr − 5π

6 )

Lsr(θr − 4π
3 ) Lsr(θr + αr − 4π

3 ) Lsr(θr + 2αr − 4π
3 ) · · · Lsr(θr + (mr − 1)αr − 4π

3 )

Lsr(θr − 3π
2 ) Lsr(θr + αr − 3π

2 ) Lsr(θr + 2αr − 3π
2 ) · · · Lsr(θr + (mr − 1)αr − 3π

2 )














(2.34)

2.2 Modelo matemático no referencial estacionário

Para representar o modelo do motor hexafásico no referencial estacionário

estatórico (αβ) é necessária a obtenção de 3 planos mutuamente desacoplados,

denominados αβ(1), αβ(3) e αβ(5). O expoente da cada um desses planos refere-se ao

primeiro harmônico mapeado pelo plano, isto é, 1o

¯, 3o

¯ e 5o

¯, respectivamente.

A descrição de cada um desses planos é a seguinte:

• plano αβ(1) relativo à componente fundamental e aos harmônicos de ordem 12k±1,

onde k ∈ N

• plano αβ(3) relativo ao 3o

¯ harmônico e aos harmônicos de ordem 12k±3, onde k ∈ N

• plano αβ(5) relativo ao 5o

¯ harmônico e aos harmônicos de ordem 6k±1, onde k ∈ N

e k é ímpar

Conforme demonstrado em [28], para o estator hexafásico assimétrico, a matriz de

transformação Ts de dimensão 6 × 6 é dada por

Ts = kts

















cos(0) cos(π/6) cos(2π/3) cos(5π/6) cos(4π/3) cos(3π/2)

sin(0) sin(π/6) sin(2π/3) sin(5π/6) sin(4π/3) sin(3π/2)

cos(3.0) cos(3.π/6) cos(3.2π/3) cos(3.5π/6) cos(3.4π/3) cos(3.3π/2)

sin(3.0) sin(3.π/6) sin(3.2π/3) sin(3.5π/6) sin(3.4π/3) sin(3.3π/2)

cos(5.0) cos(5.π/6) cos(5.2π/3) cos(5.5π/6) cos(5.4π/3) cos(5.3π/2)

sin(5.0) sin(5.π/6) sin(5.2π/3) sin(5.5π/6) sin(5.4π/3) sin(5.3π/2)

















(2.35)

Como no modelo adotado o rotor pode possuir um número de fases diferente do

estator, a transformação aplicada às variáveis do rotor para obtenção de seu modelo
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no referencial estacionário rotórico (mn) pode ser diferente da transformação aplicada

ao estator. Assim, a matriz de transformação Tr de dimensão mr × mr é definida em

[24, 29, 71], para um sistema com mr fases, segundo a equação (2.36).

Tr = ktr
























cos(0) cos(αr) cos(2αr) · · · cos((mr − 1)αr)

sin(0) sin(αr) sin(2αr) · · · sin((mr − 1)αr)

cos(3.0) cos(3.αr) cos(3.2αr) · · · cos(3.(mr − 1)αr)

sin(3.0) sin(3.αr) sin(3.2αr) · · · sin(3.(mr − 1)αr)
...

...
...

. . .
...

cos(hm.0) cos(hm.αr) cos(hm.2αr) · · · cos(hm.(mr − 1)αr)

sin(hm.0) sin(hm.αr) sin(hm.2αr) · · · sin(hm.(mr − 1)αr)

1 1 1 · · · 1
























(2.36)

na qual, se mr for ímpar, então hm = mr − 2, ou, se mr for par, hm = mr − 1, e neste

caso, a última linha deve ser removida da matriz. Lembrando que o rotor com mr ímpar

a distribuição das fases é simétrica, e para mr par, a distribuição é assimétrica.

Note que em ambas as matrizes de transformação Ts e Tr, cada coluna representa

o eixo magnético de uma fase, e que cada par de linhas representa um harmônico de baixa

ordem.

As constantes kts e ktr empregadas na transformação dependem do número de

fases do estator e do rotor, respectivamente. Neste trabalho é adotada a transformação

variante em potência, o que significa kts = 1/3 e ktr = 2/mr, para o estator hexafásico e o

rotor de mr fases, respectivamente. Para a transformação invariante em potência, adota-se

kts = 1/
√

3 e ktr =
√

2/mr [4, 44, 20, 83, 19].

Então, aplicando as matrizes de transformação Ts e Tr, definidas respectivamente

pelas equações (2.35) e (2.36), nas equações (2.1), (2.2), (2.3) e (2.4), obtêm-se as

equações

TsVs = TsRsTs
−1TsIs +

d

dt
(TsΨs) (2.37)

TrVr = TrRrTr
−1TrIr +

d

dt
(TrΨr) (2.38)

TsΨs = Ts(LlsI6 + Mss)Ts

−1TsIs + TsMsr(θr)Tr
−1TrIr (2.39)

TrΨr = Tr(LlrImr
+ Mrr)Tr

−1TrIr + TrMsr(θr)tTs
−1TsIs (2.40)
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Após efetuar-se as devidas multiplicações matriciais nas equações (2.37), (2.38),

(2.39) e (2.40) obtêm-se

Vs,αβ = rsI6Is,αβ +
dΨs,αβ

dt
(2.41)

Vr,mn = rrImr
Ir,mn +

dΨr,mn

dt
(2.42)

Ψs,αβ = (LlsI6 + Mss,αβ)Is,αβ +
mr

2
LpHsr(θr)Ir,mn (2.43)

Ψr,mn = (LlrImr
+ Mrr,mn)Ir,mn + 3LpHrs(θr)Is,αβ (2.44)

onde:

Vs,αβ = TsVs =
[

v(1)
sα v

(1)
sβ v(3)

sα v
(3)
sβ v(5)

sα v
(5)
sβ

]t

Is,αβ = TsIs =
[

i(1)
sα i

(1)
sβ i(3)

sα i
(3)
sβ i(5)

sα i
(5)
sβ

]t

Ψs,αβ = TsΨs =
[

ψ(1)
sα ψ

(1)
sβ ψ(3)

sα ψ
(3)
sβ ψ(5)

sα ψ
(5)
sβ

]t

Se mr for ímpar

Vr,mn = TrVr =
[

v(1)
rm v(1)

rn · · · v(hm)
rm v(hm)

rn vrz

]t

Ir,mn = TrIr =
[

i(1)
rm i(1)

rn · · · i(hm)
rm i(hm)

rn irz

]t

Ψr,mn = TrΨr =
[

ψ(1)
rm ψ(1)

rn · · · ψ(hm)
rm ψ(hm)

rn ψrz

]t

caso mr seja par, vrz, irz e ψrz devem ser eliminados dos vetores Vr,mn, Ir,mn e Ψr,mn,

respectivamente.

Rs = rsTsI6Ts
−1 = rsI6

Rr = rrTrImr
Tr

−1 = rrImr

Lls,αβ = LlsTsI6Ts
−1 = LlsI6

Llr,mn = LlrTrImr
Tr

−1 = LlrImr

Mrr,mn = TrMrrTr
−1 = LmrImr

, se mb for ímpar, Lmr = (1 + kr1)Lo
mr, ou, caso mb for

par, Lmr = Le
mr.

Mss,αβ = TsMssTs
−1 = Lms

















ks1 0 0 0 0 0

0 ks1 0 0 0 0

0 0 ks3 0 0 0

0 0 0 ks3 0 0

0 0 0 0 ks5 0

0 0 0 0 0 ks5

















na qual, para estator com enrolamento concentrado, ks1 = (4 + 2
√

3)/3, ks3 = 1/3, e

ks5 = (4−2
√

3)/3; no caso do enrolamento ser distribuído, cuja fmm associada é suposta

perfeitamente senoidal, ks1 = 3, ks3 = 0, e ks5 = 0.

Msr,αβ(θr) = TsMsr(θr)Tr
−1 =

mr

2
LpHsr(θr)
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Mrs,mn(θr) = TrMsr(θr)tTs
−1 = 3LpHsr(θr)t

nas quais Hsr(θr) é a matriz que define a mutualidade entre o estator e o rotor, cuja

dimensão é 6 ×mr.

Substituindo as equações do fluxo (2.43) e (2.44), nas equações de tensão (2.41)

e (2.42), respectivamente, obtêm-se

Vs,αβ = rsI6Is,αβ + (LlsI6 + Mss,αβ)
dIs,αβ

dt
+

mr

2
Lp

(

Hsr(θr)
dIr,mn

dt
+ ωr

dHsr(θr)

dθr

Ir,mn

)

(2.45)

Vr,mn = rrImr
Ir,mn + (LlrImr

+ Mrr,mn)
dIr,mn

dt
+ 3Lp

(

Hsr(θr)t dIs,αβ

dt
+ ωr

dHsr(θr)t

dθr

Is,αβ

)

(2.46)

Aplicando-se as matrizes de transformações Ts e Tr, definidas respectivamente

pelas equações (2.35) e (2.36), na equação do torque (2.7), e, após algumas manipulações

algébricas, obtém-se

Te =
3
4
pmrLpIs,αβ

tdHsr(θr)
dθr

Ir,mn (2.47)

2.2.1 Harmônicos concatenados entre estator e rotor

Conforme demonstrado em [23, 24], para o motor hexafásico assimétrico a

componente fundamental, o 3o

¯ e o 5o

¯ harmônicos são mutuamente desacoplados. No

que diz respeitos aos harmônicos espaciais que geram torques frenantes, os primeiros

harmônicos concatenados são o 1o

¯ com o 11o

¯, 3o

¯ com o 9o

¯ e 5o

¯ com o 7o

¯.

Como a matriz dos harmônicos concatenados Hsr(θr) depende do número de fases,

para melhor ilustrar o acoplamento com os primeiros harmônicos frenantes do estator, é

admitido como exemplo, que o rotor possui 13 barras por par de polos. Desta forma,

a matriz de transformação Tr, equação (2.36), é uma matriz de dimensão 13 × 13,

contemplando a componente fundamental, o 3o

¯ até 11o

¯ harmônico (hm = 11), ou seja, as

equações do rotor contemplam todos os primeiros harmônicos frenantes do estator, e a



Capítulo 2. Modelo do motor de indução multifásico 49

matriz Hsr possui a dimensão 6 × 13, e é dada por

Hsr(θr)t =































a1cos(θr) a1sin(θr) 0 0 0 0

−a1sin(θr) a1cos(θr) 0 0 0 0

0 0 a3cos(3θr) a3sin(3θr) 0 0

0 0 −a3sin(3θr) a3cos(3θr) 0 0

0 0 0 0 a5cos(5θr) a5sin(5θr)

0 0 0 0 −a5sin(5θr) a5cos(5θr)

0 0 0 0 a7cos(7θr) −a7sin(7θr)

0 0 0 0 −a7sin(7θr) −a7cos(7θr)

0 0 a9cos(9θr) −a9sin(9θr) 0 0

0 0 −a9sin(9θr) −a9cos(9θr) 0 0

a11cos(11θr) −a11sin(11θr) 0 0 0 0

−a11sin(11θr) −a11cos(11θr) 0 0 0 0

0 0 0 0 0 0































(2.48)

onde a1, a3, a5, a7, a9 e a11 são as amplitudes dos harmônicos da função de indutância

mútua estator-rotor Lsr, figura 14.

Para o estator com enrolamento concentrado, as amplitudes dos harmônicos da

função de indutância mútua estator-rotor são obtidas através da série de Fourier aplicada

nas equações (2.31) e (2.33):

ah =
8Lp

πh2αr

sin(
hπ

2
) sin(

hαr

2
) (ranhura não inclinada)

ah =
8Lp

πh3α2
r

sin(
hπ

2
)
[

1 − cos(hαr)
]

(ranhura inclinada)

(2.49)

onde h é igual a ordem do harmônico espacial.

No rotor com ranhuras não inclinadas, as amplitudes dos harmônicos diminuem

em uma razão quadrática com a ordem do harmônico (h2), enquanto que para o rotor

com ranhuras inclinadas os harmônicos diminuem em razão cúbica (h3), portanto, o

conteúdo harmônico do rotor com ranhuras inclinadas é sensivelmente menor do que

aquele com o rotor sem inclinação, conforme a tabela 1, onde observam-se as amplitudes

dos harmônicos ímpares de ordem 1 a 23, para o motor com 6 fases no estator com

enrolamento concentrado e de passo pleno e rotor com 13 fases por par de polos.

Note que a escolha de 13 fases para o rotor, elimina o acoplamento com o 13o

¯
harmônico, pois a13 = 0, reduzindo o conteúdo harmônico espacial acoplado com o 1o

¯
harmônico temporal. Verifica-se também que os harmônicos de ordem maior que 11 têm

amplitude inferior a 2% e 0,5%, para o rotor sem e com inclinação de suas ranhuras,

respectivamente.

A escolha adequada do número de fases do rotor pode anular o harmônico de ordem

igual ao número de fases do rotor por par de polos. Por exemplo, caso seja necessário anular
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Tabela 1 – Amplitudes dos harmônicos da indutância mútua estator-rotor (6 × 13)

Harmônico Sem inclinação Com inclinação

1o

¯ 1.261 1.249

3o

¯ -0.388 -0.355

5o

¯ 0.197 0.153

7o

¯ -0.107 -0.063

9o

¯ 0.054 0.02

11o

¯ -0.02 -0.0035

13o

¯ 0 0

15o

¯ 0.011 -0.0014

17o

¯ -0.015 0.003

19o

¯ 0.014 -0.0031

21o

¯ -0.011 0.00021

23o

¯ 0.007 -0.0008

o 7o

¯ harmônico, deve-se escolher um rotor com 7 fases por par de polos, resultado este

que está de acordo com o obtido em [68], que ao utilizar o método de elementos finitos

(MEF) em um motor com 11 fases no estator e 7 fases no rotor (14 barras por par de

polos), mostra que o 7o

¯ harmônico não possui linhas de fluxo concatenando as barras do

rotor.

Caso a distribuição da fmm do motor seja considerada senoidal, obtêm-se a1 = 1,

e zero para os demais harmônicos. Deste modo, somente a componente fundamental gera

fluxo concatenado entre o estator e o rotor.

2.2.2 Equações vetoriais no referencial estacionário

Inicialmente, cada harmônico no sistema estacionário de coordenadas (αβ/mn) é

expresso por um vetor em um plano complexo: 1o

¯, 3o

¯ e 5o

¯ para o estator, e 1o

¯, 3o

¯,...,11o

¯
para o rotor.

O estator hexafásico assimétrico, sem a conexão dos neutros entre os dois

sistemas trifásicos, não possui o 3o

¯ harmônico do estator, e consequentemente o 3o

¯ e o 9o

¯
harmônicos do rotor nunca serão excitados, isto é, restam somente as expressões para o

1o

¯ e 5o

¯ harmônicos para o estator (hs = 1 e 5), e o 1o

¯, 5o

¯, 7o

¯ e 11o

¯ harmônicos para o

rotor (hr = 1, 5, 7 e 11).

• Equações de tensão do estator

v̄
(1)
s,αβ = rsī

(1)
s,αβ +

dψ̄
(1)
s,αβ

dt
(2.50)
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v̄
(5)
s,αβ = rsī

(5)
s,αβ +

dψ̄
(5)
s,αβ

dt
(2.51)

• Equações do fluxo do estator

ψ̄
(1)
s,αβ = (Lls + ks1Lms)̄i

(1)
s,αβ +

mr

2
Lp

(

a1e
jθr ī(1)

r,mn + a11e
−j11θr ī(11)∗

r,mn

)

(2.52)

ψ̄
(5)
s,αβ = (Lls + ks5Lms)̄i

(5)
s,αβ +

mr

2
Lp

(

a5e
j5θr ī(5)

r,mn + a7e
−j7θr ī(7)∗

r,mn

)

(2.53)

Substituindo, então, as equações (2.52) e (2.53), nas equações das tensões (2.50)

e (2.51), respectivamente, obtêm-se

• 1o

¯ harmônico do estator

v̄
(1)
s,αβ = rsī

(1)
s,αβ + (Lls + ks1Lms)

d̄i
(1)
s,αβ

dt
+
mr

2
Lp

(

a1e
jθr
d̄i(1)

r,mn

dt
+ a11e

−j11θr
d̄i(11)∗

r,mn

dt

)

+jωr

mr

2
Lp

(

a1e
jθr ī(1)

r,mn − 11a11e
−j11θr ī(11)∗

r,mn

)
(2.54)

• 5o

¯ harmônico do estator

v̄
(5)
s,αβ = rsī

(5)
s,αβ + (Lls + ks5Lms)

d̄i
(5)
s,αβ

dt
+
mr

2
Lp

(

a5e
5jθr

d̄i(5)
r,mn

dt
+ a7e

−j7θr
d̄i(7)∗

r,mn

dt

)

+jωr

mr

2
Lp

(

5a5e
5jθr ī(5)

r,mn − 7a7e
−j7θr ī(7)∗

r,mn

)
(2.55)

• Equações de tensão do rotor

v̄(1)
r,mn = rr ī

(1)
r,mn +

dψ̄(1)
r,mn

dt
(2.56)

v̄(5)
r,mn = rr ī

(5)
r,mn +

dψ̄(5)
r,mn

dt
(2.57)

v̄(7)
r,mn = rr ī

(7)
r,mn +

dψ̄(7)
r,mn

dt
(2.58)

v̄(11)
r,mn = rr ī

(11)
r,mn +

dψ̄(11)
r,mn

dt
(2.59)

• Equações do fluxo do rotor

ψ̄(1)
r,mn = (Llr + Lmr )̄i(1)

r,mn + 3Lpa1e
−jθr ī

(1)
s,αβ (2.60)

ψ̄(5)
r,mn = (Llr + Lmr )̄i(5)

r,mn + 3Lpa5e
−j5θr ī

(5)
s,αβ (2.61)
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ψ̄(7)
r,mn = (Llr + Lmr )̄i(7)

r,mn + 3Lpa7e
−j7θr ī

(5)∗
s,αβ (2.62)

ψ̄(11)
r,mn = (Llr + Lmr )̄i(11)

r,mn + 3Lpa11e
−j11θr ī

(1)∗
s,αβ (2.63)

Substituíndo, as equações (2.60), (2.61), (2.62) e (2.63), nas equações das tensões

(2.56), (2.57), (2.58) e (2.59), respectivamente, obtêm-se

• 1o

¯ harmônico do rotor

v̄(1)
r,mn = rr ī

(1)
r,mn + (Llr + Lmr)

d̄i(1)
r,mn

dt
+ 3Lpa1e

−jθr

( d̄i
(1)
s,αβ

dt
− jωr ī

(1)
s,αβ

)

(2.64)

• 5o

¯ harmônico do rotor

v̄(5)
r,mn = rr ī

(5)
r,mn + (Llr + Lmr)

d̄i(5)
r,mn

dt
+ 3Lpa5e

−j5θr

( d̄i
(5)
s,αβ

dt
− j5ωr ī

(5)
s,αβ

)

(2.65)

• 7o

¯ harmônico do rotor

v̄(7)
r,mn = rr ī

(7)
r,mn + (Llr + Lmr)

d̄i(7)
r,mn

dt
+ 3Lpa7e

−j7θr

( d̄i
(5)∗
s,αβ

dt
− j7ωr ī

(5)∗
s,αβ

)

(2.66)

• 11o

¯ harmônico do rotor

v̄(11)
r,mn = rr ī

(11)
r,mn + (Llr + Lmr)

d̄i(11)
r,mn

dt
+ 3Lpa11e

−11jθr

( d̄i
(1)∗
s,αβ

dt
− j11ωr ī

(1)∗
s,αβ

)

(2.67)

O torque é definido por

Te = −3
4
pmr Lp ℑm

(

a1e
jθr ī

(1)∗
s,αβ ī

(1)
r,mn + 5a5e

j5θr ī
(5)∗
s,αβ ī

(5)
r,mn

−7a7e
−j7θr ī

(5)∗
s,αβ ī

(7)∗
r,mn − 11a11e

−j11θr ī
(1)∗
s,αβ ī

(11)∗
r,mn

) (2.68)

2.2.3 Simplificação das equações no referencial estacionário

Caso os harmônicos frenantes tenham amplitudes baixas, pode-se adotar somente

as expressões do 1o

¯ e 5o

¯ harmônicos para o estator e o rotor (h = 1 e 5) [84]:

• Equações de tensão

v̄
(h)
s,αβ = rsī

(h)
s,αβ +

dψ̄
(h)
s,αβ

dt
(2.69)

v̄(h)
r,mn = rr ī

(h)
r,mn +

dψ̄(h)
r,mn

dt
(2.70)
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• Equações do fluxo

ψ̄
(h)
s,αβ = (Lls + kshLms)̄i

(h)
s,αβ +

mr

2
Lpahe

jhθr ī(h)
r,mn (2.71)

ψ̄(h)
r,mn = (Llr + Lmr )̄i(h)

r,mn + 3Lpahe
−jhθr ī

(h)
s,αβ (2.72)

Substituíndo, então, as equações (2.71) e (2.72), nas equações das tensões (2.69)

e (2.70), respectivamente, obtêm-se

v̄
(h)
s,αβ = rsī

(h)
s,αβ + (Lls + kshLms)

d̄i
(h)
s,αβ

dt
+
mr

2
Lpahe

jhθr

( d̄i(h)
r,mn

dt
+ jhωr ī

(h)
r,mn

)

(2.73)

v̄(h)
r,mn = rr ī

(h)
r,mn + (Llr + Lmr)

d̄i(h)
r,mn

dt
+ 3Lpahe

−jhθr

( d̄i
(h)
s,αβ

dt
− jhωr ī

(h)
s,αβ

)

(2.74)

Por sua vez, o torque gerado é definido por

Te = −3
4
pmr Lp ℑm

(

a1e
jθr ī

(1)∗
s,αβ ī

(1)
r,mn + 5a5e

j5θr ī
(5)∗
s,αβ ī

(5)
r,mn

)

(2.75)

2.3 Modelo matemático no referencial síncrono

Como as equações de tensão, corrente e fluxo do estator e rotor desenvolvidas no

referencial estacionário (αβ/mn) estão em sistemas de coordenadas diferentes (as variáveis

do estator estão no referencial estatórico e as do rotor no referencial rotórico). Para obter o

modelo no sistema de referência síncrono (dq), é aplicada uma transformação de variáveis

para o estator e o rotor, de modo similar ao desenvolvido para o primeiro harmônico

em [83], dada por

x̄
(h)
s,dq = e−jhθsx̄

(h)
s,αβ (2.76)

x̄
(h)
r,dq =

√
mr

6
e−jh(θs−θr)x̄(h)

r,mn (2.77)

onde θs é o ângulo elétrico da velocidade síncrona, h é a ordem do harmônico e x pode

ser v, i ou ψ.

Aplicando-se adequadamente as transformações, dadas por (2.76) e (2.77), no

conjunto de equações de tensão e do fluxo do estator (2.50), (2.51), (2.52) e (2.53),

e realizando algumas manipulações algébricas, obtêm-se as equações para o 1o

¯ e 5o

¯
harmônicos
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• Equações de tensão do estator

v̄
(1)
s,dq = rsī

(1)
s,dq +

dψ̄
(1)
s,dq

dt
+ jωsψ̄

(1)
s,dq (2.78)

v̄
(5)
s,dq = rsī

(5)
s,dq +

dψ̄
(5)
s,dq

dt
+ j5ωsψ̄

(5)
s,dq (2.79)

• Equações do fluxo do estator

ψ̄
(1)
s,dq = (Lls + ks1Lms)̄i

(1)
s,dq +

√
6mr

2
Lp

(

a1ī
(1)
r,dq + a11e

−j12θs ī
(11)∗
r,dq

)

(2.80)

ψ̄
(5)
s,dq = (Lls + ks5Lms)̄i

(5)
s,dq +

√
6mr

2
Lp

(

a5ī
(5)
r,dq + a7e

−j12θs ī
(7)∗
r,dq

)

(2.81)

Substituíndo as equações do fluxo (2.80) e (2.81), respectivamente nas equações

das tensões (2.78) e (2.79), obtêm-se

• 1o

¯ harmônico do estator

v̄
(1)
s,dq = rsī

(1)
s,dq + (Lls + ks1Lms)

d̄i
(1)
s,dq

dt
+

√
6mr

2
Lp

[

a1

d̄i
(1)
r,dq

dt
+ a11e

−j12θs

( d̄i
(11)∗
r,dq

dt
− j12ωsī

(11)∗
r,dq

)]

+jωsψ̄
(1)
s,dq

(2.82)

• 5o

¯ harmônico do estator

v̄
(5)
s,dq = rsī

(5)
s,dq + (Lls + ks1Lms)

d̄i
(5)
s,dq

dt
+

√
6mr

2
Lp

[

a5

d̄i
(5)
r,dq

dt
+ a7e

−j12θs

( d̄i
(7)∗
r,dq

dt
− j12ωsī

(7)∗
r,dq

)]

+j5ωsψ̄
(5)
s,dq

(2.83)

De forma similar, aplicando-se adequadamente as transformações dadas por (2.76)

e (2.77), no conjunto de equações de tensão e do fluxo do rotor (2.56), (2.57), (2.58),

(2.59), (2.60), (2.61), (2.62) e (2.63), e realizando algumas manipulações algébricas,

obtêm-se as seguintes equações para o 1o

¯, 5o

¯, 7o

¯ e 11o

¯ harmônicos:

• Equações de tensão do rotor

v̄
(1)
r,dq = rr ī

(1)
r,dq +

dψ̄
(1)
r,dq

dt
+ j(ωs − ωr)ψ̄

(1)
r,dq (2.84)

v̄
(5)
r,dq = rr ī

(5)
r,dq +

dψ̄
(5)
r,dq

dt
+ j5(ωs − ωr)ψ̄

(5)
r,dq (2.85)

v̄
(7)
r,dq = rr ī

(7)
r,dq +

dψ̄
(7)
r,dq

dt
+ j7(ωs − ωr)ψ̄

(7)
r,dq (2.86)
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v̄
(11)
r,dq = rr ī

(11)
r,dq +

dψ̄
(11)
r,dq

dt
+ j11(ωs − ωr)ψ̄

(11)
r,dq (2.87)

• Equações do fluxo do rotor

ψ̄
(1)
r,dq = (Llr + Lmr )̄i

(1)
r,dq +

√
6mr

2
Lpa1ī

(1)
s,dq (2.88)

ψ̄
(5)
r,dq = (Llr + Lmr )̄i

(5)
r,dq +

√
6mr

2
Lpa5ī

(5)
s,dq (2.89)

ψ̄
(7)
r,dq = (Llr + Lmr )̄i

(7)
r,dq +

√
6mr

2
Lpa7e

−j12θs ī
(5)∗
s,dq (2.90)

ψ̄
(11)
r,dq = (Llr + Lmr )̄i

(11)
r,dq +

√
6mr

2
Lpa11e

−j12θs ī
(1)∗
s,dq (2.91)

Substituíndo as equações do fluxo (2.88), (2.89), (2.90) e (2.91), respectivamente

nas equações das tensões (2.84), (2.85), (2.86) e (2.87), obtêm-se as seguintes expressões

de tensão:

• 1o

¯ harmônico do rotor

v̄
(1)
r,dq = rr ī

(1)
r,dq + (Llr + Lmr)

d̄i
(1)
r,dq

dt
+

√
6mr

2
Lpa1

d̄i
(1)
s,dq

dt
+ j(ωs − ωr)ψ̄

(1)
r,dq (2.92)

• 5o

¯ harmônico do rotor

v̄
(5)
r,dq = rr ī

(5)
r,dq + (Llr + Lmr)

d̄i
(5)
r,dq

dt
+

√
6mr

2
Lpa5

d̄i
(5)
s,dq

dt
+ j5(ωs − ωr)ψ̄

(5)
r,dq (2.93)

• 7o

¯ harmônico do rotor

v̄
(7)
r,dq = rr ī

(7)
r,dq + (Llr + Lmr)

d̄i
(7)
r,dq

dt
+

√
6mr

2
Lpa7e

−j12θs

( d̄i
(5)∗
s,dq

dt
− j12ωsī

(5)∗
s,dq

)

+j7(ωs − ωr)ψ̄
(7)
r,dq

(2.94)

• 11o

¯ harmônico do rotor

v̄
(11)
r,dq = rr ī

(11)
r,dq + (Llr + Lmr)

d̄i
(11)
r,dq

dt
+

√
6mr

2
Lpa11e

−j12θs

( d̄i
(1)∗
s,dq

dt
− j12ωsī

(1)∗
s,dq

)

+j11(ωs − ωr)ψ̄
(11)
r,dq

(2.95)

Por último, aplicando as transformações (2.76) e (2.77) na equação do torque

(2.68), resulta

Te = −3
4
p
√

6mrLpℑm
[

a1ī
(1)∗
s,dq ī

(1)
r,dq + 5a5ī

(5)∗
s,dq ī

(5)
r,dq − e−j12θs

(

7a7ī
(5)∗
s,αβ ī

(7)∗
r,mn + 11a11ī

(1)∗
s,dq ī

(11)∗
r,dq

)]

(2.96)

Note que, conforme esperado para o motor hexafásico assimétrico, os harmônicos

frenantes geram uma pulsação no torque de 12 vezes a frequência fundamental (e−j12θs),

e a consideração dos harmônicos frenantes torna o modelo no referencial síncrono tão

complexo quanto no referencial estacionário.
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2.3.1 Simplificação das equações no referencial síncrono

Do mesmo modo que na secção anterior, caso os harmônicos frenantes sejam

desconsiderados, obtêm-se as equações somente para o 1o

¯ e 5o

¯ harmônicos para o estator

e o rotor (h = 1 e 5):

• Equações de tensão

v̄
(h)
s,dq = rsī

(h)
s,dq +

dψ̄
(h)
s,dq

dt
+ jhωsψ̄

(h)
s,dq (2.97)

v̄
(h)
r,dq = rr ī

(h)
r,dq +

dψ̄
(h)
r,dq

dt
+ jh(ωs − ωr)ψ̄

(h)
r,dq (2.98)

• Equações do fluxo

ψ̄
(h)
s,dq = (Lls + kshLms)̄i

(h)
s,dq +

√
6mr

2
Lpahī

(h)
r,dq (2.99)

ψ̄
(h)
r,dq = (Llr + Lmr )̄i

(h)
r,dq +

√
6mr

2
Lpahī

(h)
s,dq (2.100)

Substituíndo as equações do fluxo (2.99) e (2.100), respectivamente nas equações

das tensões (2.97) e (2.98), obtêm-se

v̄
(h)
s,dq = rsī

(h)
s,dq + (Lls + kshLms)

d̄i
(h)
s,dq

dt
+

√
6mr

2
Lpah

d̄i
(h)
r,dq

dt
+ jhωsψ̄

(h)
s,dq (2.101)

v̄
(h)
r,dq = rr ī

(h)
r,dq + (Llr + Lmr)

d̄i
(h)
r,dq

dt
+

√
6mr

2
Lpah

d̄i
(h)
s,dq

dt
+ jh(ωs − ωr)ψ̄

(h)
r,dq (2.102)

Por último, o torque é definido por

Te = −3
4
p

√
6mr Lp ℑm

(

a1 ī
(1)∗
s,dq ī

(1)
r,dq + 5a5 ī

(5)∗
s,dq ī

(5)
r,dq

)

(2.103)

2.3.2 Circuito equivalente em regime permanente

Em regime permanente, as equações do motor no referencial síncrono são obtidas

mediante a simplificação das equações (2.101) e (2.102), resultando

V̂
(h)

s,dq = rsÎ
(h)
s,dq + jhωs

[(

Lls + kshLms

)

Î
(h)
s,dq +

√
6mr

2
LpahÎ

(h)
r,dq

]

(2.104)
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V̂
(h)

r,dq = rrÎ
(h)
r,dq + jh(ωs − ωr)

[(

Llr + Lmr

)

Î
(h)
r,dq +

√
6mr

2
LpahÎ

(h)
s,dq

]

(2.105)

e definindo-se

L
(h)
ss,dq = Lls + kshLms

L
(h)
rr,dq = Llr + Lmr

L
(h)
m,dq =

√
6mr

2
Lpah

(2.106)

tem-se

L
(h)
ls,dq = L

(h)
ss,dq − L

(h)
m,dq = Lls + kshLms − L

(h)
m,dq

L
(h)
lr,dq = L

(h)
rr,dq − L

(h)
m,dq = Llr + Lmr − L

(h)
m,dq

(2.107)

Note que, a priori, não há garantias que as indutâncias de dispersão do estator e

do rotor no referencial síncrono tenham valores positivos (L(h)
ls,dq e L(h)

lr,dq), mesmo que os

valores dessas indutâncias de dispersão no referencial natural sejam positivos (Lls e Llr),

conforme equação (2.107). Este tópico é melhor abordado na próxima seção.

Após algumas manipulações algébricas, obtêm-se para o motor com rotor gaiola

de esquilo

V̂
(h)

s,dq = rsÎ
(h)
s,dq + j

(

x
(h)
ls + x(h)

m

)

Î
(h)
s,dq + jx(h)

m Î
(h)
r,dq (2.108)

0 =
rr

s
Î

(h)
r,dq + j

(

x
(h)
lr + x(h)

m

)

Î
(h)
r,dq + jx(h)

m Î
(h)
s,dq (2.109)

onde

x
(h)
ls = hωsL

(h)
ls,dq é a reatância de dispersão do harmônico h do estator

x
(h)
lr = hωsL

(h)
lr,dq é a reatância de dispersão do harmônico h do rotor

x(h)
m = hωsL

(h)
m,dq é a reatância de magnetização do harmônico h

V̂
(h)

r,dq = 0 é a tensão para rotor gaiola de esquilo

s =
(ωs − ωr)

ωs

é a frequência de escorregamento do rotor

A partir das equações (2.108) e (2.109), pode-se obter o circuito equivalente do

motor em função do harmônico h, mostrado na figura 15.

Note que, para o estator com distribuição senoidal da fmm, têm-se a1 = 1 e

a5 = 0, a indutância de magnetização do 5o

¯ harmônico L(5)
m é igual a zero, e o circuito

do rotor nunca será excitado. Assim para enrolamentos distribuídos, o 5o

¯ harmônico não

contribui para geração de torque, sendo modelado somente pela resistência do estator e

sua indutância de dispersão, conforme figura 16.
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Figura 15 – Circuito equivalente no referencial síncrono em função do harmônico h.

Figura 16 – Circuito equivalente no referencial síncrono para o 5o

¯ harmônico.

2.4 Cálculo das indutâncias nos referenciais natural e síncrono

Para o cálculo teórico das indutâncias do motor hexafásico assimétrico, com

bobinas do estator concentradas e rotor gaiola de esquilo com barras inclinadas, serão

usados os valores definidos na tabela 2, que correspondem a um protótipo de motor

utilizado neste trabalho. O cálculo do momento de inércia do motor (J ), encontra-se

detalhado no Apêndice A.

Para garantir que as indutâncias de dispersão do estator e do rotor no referencial

síncrono assumam valores positivos, pode-se ajustar o número Nr de espiras do rotor

equivalente, conforme é mostrado na figura 17. Um valor inicial para o número de espiras

Nr pode ser obtido das equações (2.106), supondo L(h)
ls,dq = L

(h)
lr,dq e Lls ≈ Llr, obtendo

assim as equações

kshLms = Lmr (2.110)

Nr =
Ns

2

√

Kshmb

2
(2.111)

que para o 1o

¯ harmônico resulta em Nr = 63, 5.
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Tabela 2 – Especificação do motor de indução hexafásico assimétrico

Parâmetros Valores Unidades

Potência nominal 5 kVA

Tensão de fase (Vs) 127 V

Corrente de fase (Is) 6,25 A

Frequência (f ) 60 Hz

Comprimento do motor (l) 129 mm

Diametro interno do estator 150 mm

Diametro externo no rotor 148,8 mm

Raio médio (r) 74,7 mm

Entreferro (g) 0,6 mm

No de espiras por fase do estator (Ns) 36

No de ranhuras do estator 48

No de barras do rotor 40

No de polos do motor (p) 8

No de fases do rotor (mr) 5

Inclinação das barras do rotor (αr) 36o

Momento de inércia (J ) 0,095 kg/m2

Os valores limites para Nr que garantem valores postivos de indutâncias de

dispersão do estator e do rotor no referencial síncrono podem ser obtidos a partir das

equações (2.107). Adotando L(h)
ls,dq = 0 e supondo Lls = 0 e Llr = 0, obtêm-se as equações

(2.112) e (2.113), dadas por

kshLms = L
(h)
m,dq (2.112)

Nr =
KshmbNs

2
√

6Mrah
(2.113)

resultando, então, para o 1o

¯ harmônico, Nr = 66, 4.

Adotando L(h)
lr,dq = 0 e supondo Lls = 0 e Llr = 0, obtêm-se as equações (2.114) e

(2.115):

Lmr = L
(h)
m,dq (2.114)

Nr =

√
6Mr

2
ahNs (2.115)

isto é, Nr = 60, 7.

O efeito da variação de Nr pode ser observado graficamente na figura 17(a). O

valor máximo da indutância mútua entre o estator e o rotor no referencial natural (Lp)

varia linearmente com Nr, enquanto a indutância de magnetização do rotor (Lmr) varia
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Figura 17 – Cálculo das Indutâncias em função de Nr.
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em uma razão quadrática, conforme equações (2.23), (2.27), (2.30) e (2.32). De modo

proporcional no referencial síncrono, a indutância mútua entre o estator e o rotor (L(1)
m,dq)

também varia linearmente e a indutância própria do rotor (L(1)
rr,dq) varia quadraticamente

com Nr, figura 17(b).

Na figura 17(c) pode-se verificar que valores de Nr < 61 espiras definem valores

negativos para a indutância de dispersão do rotor expressa no referencial síncrono (L(1)
lr,dq),

enquanto que valores de Nr > 66 levam a uma indutância de dispersão do estator de valor

negativo (L(1)
ls,dq), quando expressa no referencial síncrono. Definindo-se a razão entre a

indutância de dispersão e a indutância de magnetização do estator e do rotor, equação

(2.116), como sendo aproximadamente iguais (σ(1)
s,dq ≈ σ

(1)
r,dq), obtém-se um número de

espiras Nr ≈ 63.

σ
(h)
s,dq =

L
(h)
ls,dq

L
(h)
m,dq

σ
(h)
r,dq =

L
(h)
lr,dq

L
(h)
m,dq

(2.116)

O cálculo teórico dos valores das indutâncias de dispersão no referencial natural não

é objeto de estudo do presente trabalho, mas serão determinados a partir dos resultados

dos testes de obtenção dos parâmetros do motor no Capítulo 4. Assim, definindo Nr igual

a 63 espiras, obtêm-se, então, teoricamente, os valores das indutâncias do motor expressos

no referencial natural e mostrados na tabela 3. Por sua vez, na tabela 4 são mostrados os

respectivos valores obtidos no referencial síncrono, notando que eles são sempre maiores

do que aqueles do referencial natural.

Tabela 3 – Indutâncias no referencial natural

Parâmetros Valores Unidades

Lms 41,1 mH

Lmr 100,7 mH

Lp 28,8 mH

Como o motor, com os parâmetros definidos na tabela 2, possui 10 barras por

par de polos, o mesmo é modelado por um rotor equivalente com 5 fases. Assim a

indutância de magnetização do 5o

¯ harmônico L(5)
m,dq é nula, e como as bobinas do estator são

concentradas, então a indutância de dispersão do 5o

¯ harmônico é igual a do 1o

¯ harmônico

(L(5)
ls,dq = L

(1)
ls,dq).
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Tabela 4 – Indutâncias no referencial síncrono

Parâmetros Valores Unidades

L
(1)
m,dq 97,0 mH

L
(1)
ss,dq 102,2 + Lls mH

L
(1)
rr,dr 100,7 + Llr mH

L
(1)
ls,dq 5,2 + Lls mH

L
(1)
lr,dq 3,6 + Llr mH

2.5 Conclusão

Neste capítulo é desenvolvido o modelo do motor de indução hexafásico assimétrico

com bobinas concentradas e distribuídas no estator, onde o rotor gaiola de esquilo

com mb barras por par de polos é modelado por um equivalente de mr fases com

enrolamento concentrado e passo igual ao ângulo entre ranhuras do rotor αr. Também

analisa a influência do número de barras do rotor e de sua inclinação sobre as funções de

enrolamento do rotor, e, consequentemente, sobre as indutâncias de magnetização, mútuas

entre as fases do rotor, e mútuas entre as fases do estator e do rotor. Adicionalmente, são

obtidas as indutâncias de magnetização e as mútuas entre as fases do estator.

A partir do modelo no referencial natural (abc-xyz), são derivados os modelos nos

referenciais estacionário estatórico-rotórico (αβ-mn) e síncrono (dq), no qual além dos

harmônico de baixa ordem, também são considerados os primeiros harmônicos frenantes.

Por último, é obtido o circuito equivalente e analisada a influência do número de espiras

do rotor equivalente nas indutâncias do motor.

No próximo capítulo é desenvolvido o sistema de controle vetorial com orientação

indireta de campo, para reduzir o 5o

¯ harmônico da corrente do motor.
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3 Controle adaptativo proposto

Neste Capítulo é desenvolvido o sistema de controle vetorial de velocidade por

orientação indireta de campo de rotor, para o motor de indução hexafásico assimétrico,

com a indutância de magnetização do plano dq(5) igual a zero (L(5)
m,dq = 0).

Primeiramente, é apresentada uma proposta básica existente na literatura, e na

sequência é desenvolvido um controle adaptativo para reduzir o 5o

¯ harmônico da corrente

de estator, devido a não idealidades presentes no inversor ou no motor, que são geralmente

de difícil modelamento.

3.1 Controle Vetorial

O esquema básico do controle vetorial de velocidade do motor de indução

hexafásico assimétrico é similar ao do motor de indução trifásico convencional, conforme

ilustrado na figura 18.

Figura 18 – Controle vetorial por orientação indireta de campo do rotor.

O controlador PI de velocidade gera a referência da corrente de quadratura i(1)∗
sq ,

também chamada de componente de torque; o fluxo do rotor, por sua vez, é controlado

pela corrente de eixo direto i(1)∗
sd , conhecida como corrente de campo. Entretanto, deseja-

se controlar a velocidade do motor com fluxo constante, isto é, o valor de referência da

corrente i
(1)
s,d deve ser mantida constante e igual ao valor do motor operando a vazio,
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com frequência e tensão nominais. No controle indireto, a frequência de escorregamento

ω2 é determinada pela razão entre a corrente i(1)∗
sq e o produto τr i

(1)∗
sd , como dado pelas

equações (3.1) e (3.2).

ω2 =
1
τr

i(1)∗
s,q

i
(1)∗
s,d

(3.1)

τr = L
(1)
rr,dq/rr (3.2)

O ângulo de orientação é obtido pela integração da soma da frequência de

escorregamento ω2 com a velocidade angular elétrica do rotor ωr, conforme equação (3.3):

θs =
∫ t

−∞

(ω2 + ωr)dt (3.3)

Porém, diferentemente do motor trifásico, o controle do motor hexafásico possui

maior grau de liberdade, devido ao seu maior número de fases. Deste modo, para o motor

hexafásico é necessário um par de controladores para o 1o

¯ harmônico das correntes do

estator, ou seja, as correntes i(1)
s,d e i(1)

s,q do plano dq(1), e pelo menos um segundo par de

controladores para o 5o

¯ harmônico das correntes do estator, as correntes i(5)
s,d e i(5)

s,q do plano

dq(5), como ilustrado pelo diagrama de blocos da figura 19, e discutido na seção da revisão

bibliográfica do Capítulo 1.

Figura 19 – Controle de corrente do motor hexafásico.



Capítulo 3. Controle adaptativo proposto 65

3.1.1 Controle das correntes no plano dq(1)

Como o plano dq(1) do motor de indução hexafásico assimétrico é o responsável pela

geração de torque eletromagnético, e o modelo do seu circuito equivalente, apresentado

na figura 15, é similar ao do motor de indução trifásico, o controle das correntes e o

desacoplamento das tensões de eixo direto e de quadratura, no plano dq(1), também são

similares ao controle vetorial do motor trifásico (veja figura 20).

Figura 20 – Controlador de corrente e desacoplamento do 1o

¯ harmônico.

Desse modo, são usados controladores PIs para as correntes de eixo direto I(1)
s,d e de

quadratura I(1)
s,q , e os parâmetros do circuito equivalente do 1o

¯ harmônico para as equações

de desacoplamento das tensões V (1)
s,d e V (1)

s,q , encontradas em [85], são dadas por

Vs,d = rsIs,d −ωs(Lss,dq −
L2

sr,dq

Lrr,dq

)Is,q

︸ ︷︷ ︸

Eq. de desacoplamento de Vs,d

(3.4)

Vs,q = rsIs,q +ωsLss,dqIs,d
︸ ︷︷ ︸

Eq. de desacoplamento de Vs,q

(3.5)

3.1.2 Controle das correntes no plano dq(5)

Conforme discutido nos Capítulos anteriores, os harmônicos de corrente presentes

no plano dq(5) não contribuem para a geração de torque nos motores multifásicos com
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distribuição senoidal do fluxo do estator, pois sua indutância de magnetização é nula para

os harmônicos, o mesmo ocorrendo para o 5o

¯ harmônico dos motores com rotor de cinco

fases, uma vez que para este rotor, o 5o

¯ harmônico é uma componente de ordem zero.

Resulta, então, que o modelo do circuito equivalente do plano dq(5) possui uma

impedância muito baixa, sendo modelado somente por sua resistência de fase em série

com sua indutância de dispersão, como mostrado na figura 16. Ressalte-se que qualquer

não idealidade no inversor de potência ou no motor podem gerar valores significativos de

harmônicos de corrente no plano dq(5), podendo comprometer a eficiência do motor, pois

estas correntes somente geram perdas para o motor. Conclui-se que para obter uma melhor

eficiência é necessário introduzir controladores de corrente que reduzam a circulação dessas

componentes no motor de indução hexafásico assimétrico.

As correntes de 5o

¯ harmônico podem ser de sequência positiva ī(5p)
s,dq , negativa ī(5n)

s,dq

ou ainda pulsante (̄i(5p)
s,dq + ī

(5n)
s,dq ), dependendo do tipo de desbalanceamento presente no

sistema. Em [50] é demonstrado que para reduzir o efeito destes desbalanceamentos é

necessário introduzir dois pares de controladores PIs (chamado Dual PI ) somente para o

5o

¯ harmônico: um par de controladores no referêncial síncrono e outro no anti-síncrono,

como pode ser visualizado no diagrama de blocos na figura 21, o controlador síncrono,

figura 22(a), somente é capaz de reduzir as correntes de sequência positiva, e o controlador

antissíncrono, figura 22(b), somente as correntes de sequência negativa.

Figura 21 – Controle de Corrente Dual PI.

No artigo [50], ainda é proposto um controlador proporcional ressonante anti-

síncrono (PR), para compensar harmônicos de corrente gerados devido ao tempo morto

de chaveamento do inversor, ou dead time, conforme figura 23.

No presente trabalho, o controlador da figura 21, desenvolvido em [50], é usado

como referência de controle para fins de comparação com o controlador adaptativo

proposto.
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(a) Componente síncrono

(b) Componente anti-síncrono

Figura 22 – Controle de Corrente do 5o

¯ harmônico.

Figura 23 – Controle proporcional ressonante anti-síncrono de corrente.

3.2 Controladores Neurais

As Rede Neurais Artificiais, ou Artificial Neural Networks (ANNs) são modelos

matemáticos flexiveis que podem implementar controles não lineares [86, 87]. As ANNs

com estrutura Perceptron Multicamadas, ou Multilayer Perceptron (MLP) e Função de

Base Radial, ou Radial Basis Function (RBF), são aproximadores universais de funções,

sendo capazes de representar qualquer função dentro de um hipercubo unitário [88, 89, 90,

91] e, assim sendo, são usadas frequentemente para mapear funções não lineares complexas

ou mesmo sistemas desconhecidos a priori, quando somente um conjunto de dados de

entradas e saídas do sistema, que sejam representativos de seu funcionamento estejam

disponíveis.

As principais motivações para o uso de controladores ANNs são a possibilidade
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de aprendizado a partir de dados [92] e a capacidade de generalização [93, 94], mantendo

elevados níveis de desempenho em pontos distintos de funcionamento [95]. Assim, em

aplicações de sistemas de controle, os parâmetros livres da rede devem ser ajustados

para melhorar o desempenho do controlador neural, de acordo com um algoritmo de

treinamento que minimize uma função de erro.

O algoritmo de retropropagação do erro de primeira ou segunda ordem, conhecido

como Back propagation [94], é provavelmente o método de aprendizado supervisionado

mais utilizado no treinamento das ANNs, exigindo a obtenção de um conjunto

representativo de dados de entrada e saída do sistema a ser mapeado pela ANN. Em

aplicações de controle, o treinamento que usa esse método, geralmente é realizado

off-line, pois não existe garantia de convergência do algoritmo, além da possibilidade

do treinamento convergir para mínimos locais de baixa qualidade, ou ainda de sobre

treinamento, ou overtraining, o que pode ser catastrófico para o sistema de controle

operando em tempo real, ou on-line. Assim, para a geração do conjunto de dados do

treinamento off-line são necessários um ou mais controladores projetados previamente

[96, 97], que podem, por sua vez, serem obtidos a partir de testes experimentais ou

de simulações computacionais. Esse treinamento, assim feito, limita o desempenho do

controlador ANN ao dos controladores usados para gerar os dados mapeados pela rede.

Os métodos de otimização sem diferenciação, tais como o Algoritimo Genético ou

Genetic Algorithm (GA) e o Otimização por Enxame de Partículas ou Particle Swarm

Optimization (PSO) são alternativas de treinamento ao método Back propagation que

requer o projeto prévio de controladores a serem mapeados pelo controlador neural. Na

aplicação desses métodos, o controlador pode ser evoluído a partir de uma população

de controladores gerados aleatoriamente no espaço de busca da solução, sendo necessário

um procedimento de avaliação quantitativa do desempenho do controlador, chamado de

Função Objetivo (Fitness Function) [98]. Nos métodos de otimização sem diferenciação, o

treinamento também deve ser executado off-line, pois esse processo também pode divergir

ou convergir para mínimos locais de baixa qualidade, além do óbvio desempenho ruim do

controlador no início do processo evolutivo.

Sabe-se que o sucesso do processo de treinamento depende da qualidade do modelo

implementado na simulação: se o modelo não representar adquadamente o sistema real,

mesmo que o processo de treinamento convirja, o controlador neural obtido pode não ter

um bom desempenho na aplicação, devido às não idealidades presentes no sistema real.

Isto inviabiliza a aplicação desses controladores para controlar o 5o

¯ harmônico das corrente

do motor de indução hexafásico assimétrico, conforme discutido anteriormente, devido à

baixa impedância do modelo do circuito para o 5o

¯ harmônico, pequenas não idealidades

no inversor ou no motor podem levar a correntes significativas no 5o

¯ harmônico.
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3.2.1 B-spline Neural Network

As Redes de Memórias Associativas ou Associative Memory Networks (AMNs)

são uma classe de ANNs que apresentam um rápido processo de aprendizado, sendo

aplicadas em sistemas de controle não lineares e adaptativos que apresentam perturbações

repetitivas ou previsíveis, requerendo, portanto, treinamento on-line [99]. Dentre os

diferentes tipos de AMNs, a B-spline Neural Network (BSNN) é aplicada neste trabalho

por apresentar uma implementação simples, com baixo custo computacional, mantendo

as principais vantagens das AMNs [100], a saber:

• Não apresentar mínimos locais, pois sua saída é uma função linear dos pesos.

• Possuir aprendizado local - o mapeamento de um conjunto de entrada/saída afeta

somente um pequeno número de pesos, porque a maior parte das funções da rede

apresenta saída igual a zero.

• Apresentar precisão ajustável - a escolha adequada do tipo e do número de funções

base permite melhorar a precisão da representação do sistema.

As suas principais desvantagens são as seguintes:

• Aumento exponencial do número de pesos com o número de entradas, o que pode

inviabilizar algumas aplicações.

• Em regiões com poucos dados de entrada, devido à característica de aprendizado,

elas apresentam baixa capacidade de generalização.

A BSNN tem sido usada com sucesso no treinamento on-line, em aplicações de

controle adaptativo de processos repetitivos, tais como, estimador de parâmetros de um

motor a relutância [101, 102], controle de trajetória de um robô móvel [103] e com especial

interesse para o presente trabalho, no controle de corrente de um motor linear monofásico

a imã permanente, acionando uma carga não linear e periódica [104].

Por ser um sistema intermediário entre as ANNs e os sistemas Fuzzy, a BSNN

pode ser interpretada como um conjunto de regras fuzzy que permitem o aprendizado de

suas regras, ou seja: o algoritmo de treinamento pode ser interpretado como um método

automático de adquirir o conhecimento Fuzzy, decidindo qual variável é importante,

bem como o número necessário de regras para representar adequadamente uma função

desconhecida [99].

Como outras AMNs, a saída da BSNN é formada pela combinação linear de um

conjunto de n funções base definido no espaço de entrada m-dimensional, conforme a

equação 3.6, e representado graficamente na figura 24.
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Figura 24 – B-spline Neural Network.

y =
n∑

i=1

Bi(Xm)wi (3.6)

onde y é o valor da saída da BSNN, Xm é o vetor de entrada de dimensão m, wi é o peso

relacionado com a função base Bi, e n é o número de funções base e de pesos da rede.

3.2.1.1 Funções de base da BSNN

Existe uma grande variedade de funções base propostas na literatura para as

BSNN. Na figura 25, visualiza-se uma função base de segunda ordem, definida na equação

(3.7), com somente uma variável de entrada. Geralmente, as funções base são distribuídas

uniformemente ao longo do espaço de entrada, que para funções periódicas varia entre 0

e 2π, conforme figura 26.

B1 =







1 +
x

d/2
se

(

− d

2
< x 6 0

)

1 − x

d/2
se

(

0 < x <
d

2

)

0 se
(

x 6 −d

2

)

ou
(

x >
d

2

)

(3.7)

onde d é a largura de abertura da função base, isto é, a região onde a função base assume

valores diferentes de zero.
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Figura 25 – Função Base de segunda ordem e uma variável.

Figura 26 – Conjunto de funções Base.

A ordem da função é entendida com o número de funções base com valor diferente

de zero em um ponto qualquer no espaço de entrada. Assim, para a função base de segunda

ordem e para qualquer valor de entrada, somente duas funções assumem valores diferentes

de zero, sendo que o somatório das funções base deve ser sempre igual a um para qualquer

valor do vetor de entrada Xm, conforme dado pela equação (3.8). Este é um requisito

para qualquer tipo de função base proposta para uma BSNN.

1 =
n∑

i=1

Bi(x) (3.8)

A escolha do número n de funções base da BSNN depende da ordem dos

harmônicos de frequência presentes na função desejada. Sinais suaves podem ser obtidos

com um pequeno número de funções Bi com a base d mais ampla, pórem sinais com

variações mais acentuadas são obtidas com um grande número de funções Bi com a base

d mais estreita.

Redes com pequeno número de funções base, que geram sinais suaves, podem ser

interpretadas como filtros passa baixa, uma vez que não são capazes de gerar sinais com

frequência elevada, maior que o número de funções base por ciclo.
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3.2.1.2 Treinamento da BSNN

O treinamento on-line ajusta os pesos da BSNN de forma iterativa para minimizar

a funcão do erro ε e, assim, reproduzir uma função desejada na saída da rede. Trata-se

de um processo de treinamento supervisionado, conhecido como aprendizado por correção

do erro ou, ainda, por "Regra Delta" ou "Regra Widrow-Hoff" [94], no qual o ajuste é

proporcional ao produto entre o erro e o valor da respectiva função base Bi, conforme

equações (3.9) e (3.10).

wi(k + 1) = wi(k) + ∆wi(k) (3.9)

∆wi(k) = η ε(k)Bi(x(k)) (3.10)

onde wi(k+1) e wi(k) são respectivamente os valores do novo e de antigo do peso i, ∆wi(k)

é o valor do ajuste do peso, η é a taxa de aprendizado, k e k+ 1 são as amostragens atual

e próxima, respectivamente.

As equações (3.9) e (3.10) também podem ser formalmente obtidas a partir do

algoritmo de Mínimo Quadrado Médio ou Least Mean Square (LMS) [99, 100, 94]. Observe

que para o processo de treinamento on-line é necessário que o erro ε seja mensurável e

proporcional ao valor do peso wi ou, em outras palavras, que o erro e o peso tenham

correlação. Para sistemas de controle pode ser adotada como função de erro ε a diferença

entre a referência e a variável de controle.

O valor da taxa de aprendizado determina a velocidade de convergência do

processo, um valor muito pequeno pode prejudicar o desempenho do treinamento on-line.

De outro modo, um valor muito elevado pode gerar oscilação ou mesmo instabilidade,

quando a rede for aplicada a um sistema de controle.

Note que para as funções base de segunda ordem, conforme comentado na seção

anterior, somente duas funções assumem valores diferentes de zero. Logo somente dois

pesos sofrem atualizações, ou seja, o treinamento somente influencia os pesos das funções

na região do vetor de entrada, caracterizando um aprendizado local. Este fato, em

contrapartida, reduz a capacidade de generalização da BSNN em regiões do espaço de

entrada onde a rede não foi treinada ou onde há poucos dados disponíveis para o ajuste

dos pesos.

Porém, em processos repetitivos ou periódicos, a BSNN tenderá a ajustar o perfil

do sinal de saída para reduzir o erro ε, e a velocidade deste ajuste depende do valor

adotado para a taxa de aprendizado η.

O algoritmo LMS é muito interessante para aplicações em tempo real, pois

apresenta uma implementação simples, baixo custo computacional e independe do modelo,

o que o torna robusto e atrativo como algoritmo de ajuste de um controlador para o 5o

¯
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harmônico das correntes do motor de indução hexafásico assimétrico, devido à baixa

impedância do modelo do motor para o 5o

¯ harmônico.

3.3 Proposta de Controle P-BSNN das correntes no plano dq(5)

Na figura 27, um diagrama de blocos ilustra a proposta de controlador P-BSNN

para os harmônicos de corrente presentes no plano dq(5) do motor de indução hexafásico

assimétrico, dadas por i(5)
s,d e i(5)

s,q , cuja saída são as tensões de controle do 5o

¯ harmônico de

eixo direto e de quadratura, v(5)
s,d e v(5)

s,q .

Figura 27 – Proposta de controlador P-BSNN.

Um controlador BSNN trabalha em paralelo com um controlador puramente

proporcional P, a rede tem a função de eliminar o erro em regime permanente, enquanto o

ganho proporcional visa melhorar o desempenho durante os transitórios. Observe que as

variáveis de controle v(5)
s,d e v(5)

s,q são geradas pela soma das saídas dos controladores BSNN

e P , isto é, v̄b e v̄p, dadas pelas equações (3.11) e (3.12).

v
(5)
s,d(k) = vb,d(k) + vp,d(k) (3.11)

v(5)
s,q (k) = vb,q(k) + vp,q(k) (3.12)

Como o 5o

¯ harmônico da indutância de magnetização é nulo, não existe

acoplamento entre o eixo direto e o de quadratura e, desse modo, não é necessário um

bloco de desacoplamento, diferentemente do que acontece com o 1o

¯ harmônico.

A topologia do controle BSNN proposto e ilustrado na figura 27 é conhecida na

literatura com Learning Feed-Forward Control (LFFC) [100], pois apesar da realimentação

do erro atuar na lei de treinamento da rede, a saída da BSNN em uma dada amostragem
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depende somente do ângulo de entrada θs, não possuindo uma malha de realimentação

direta do erro da corrente com o valor de saída da função base Bi.

A figura 28 exibe com mais detalhes a configuração da BSNN. De acordo com

figura 26 e a análise realizada na seção anterior, as funções base Bi(x) são distribuídas

uniformemente no espaço de entrada, sendo a única entrada x igual ao ângulo de orientação

do controle θs, e a largura da base d das funções base Bi é igual a 4π/n.

Figura 28 – Controlador BSNN proposto para o controle do 5o

¯ harmônico.

Note que, diferentemente da configuração proposta na literatura para a BSNN,

apresentada na figura 24, nesta proposta, para o mesmo conjunto de funções base, a rede

possui dois vetores de pesos wd
i e wq

i , e duas saídas vb,d e vb,q, calculadas respectivamente

pelas equações (3.13) e (3.14).

vb,d(k) =
n∑

i=1

Bi(θs)wd
i (k) (3.13)

vb,q(k) =
n∑

i=1

Bi(θs)w
q
i (k) (3.14)

onde wd
i e wq

i são os pesos ligados às saídas vb,d e vb,q, respectivamente.

Embora o custo computacional dos cálculos aumente com o número n de funções

base – ver equações (3.13) e (3.14) – o fato de somente duas funções assumirem

valores diferentes de zero faz com que seja necessário executar apenas a soma de dois

termos consecutivos do somatório das equações (3.13) e (3.14), e como as funções estão

distribuídas uniformemente no espaço de entrada, para obter a posição das duas funções
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não nulas, basta tomar a parte inteira da divisão de θs por d/2, somando com 1 e 2, para

obter os indices inicial e final, respectivamente, assim não é necessário testar o valor da

saída de todas a funções.

Desse modo, o custo computacional do cálculo independe do número de funções

base. Note que, como o valor do ângulo θs é o mesmo para as duas redes, o valor da função

Bi(θs) também é o mesmo para a amostragem considerada.

Conclui-se então, que somente a quantidade de memória necessária para armazenar

o vetor com os valores dos pesos é impactada pelo aumento do número n de funções base.

O valor anteriormente calculado para a função base Bi(θs), também é usado no

cálculo do ajuste dos pesos das BSNNs, wd
i e wq

i , e são dadas, respectivamente, pelas

equações (3.15) e (3.16).

wd
i (k + 1) = wd

i (k) + η εd
i (k)Bi(θs(k)) (3.15)

wq
i (k + 1) = wq

i (k) + η εq
i (k)Bi(θs(k)) (3.16)

sendo que os erros das correntes de eixo direto e de quadratura, εd
i e εq

i , são calculados,

respectivamente, pelas equações (3.17) e (3.18).

εd
i (k) = i

(5)∗
s,d (k) − i

(5)
s,d(k) (3.17)

εq
i (k) = i(5)∗

s,q (k) − i(5)
s,q(k) (3.18)

Novamente, pelo fato de somente duas funções base assumirem valores diferentes de

zero, somente os dois pesos associados a essas duas funções são atualizados, contribuindo

também para a redução do custo computacional dos cálculos.

Por último, o cálculo do controle proporcional vp,d e vp,q é executado empregando

as equações (3.19) e (3.20), respectivamente:

vp,d(k) = kp,d ε
d
i (k) (3.19)

vp,q(k) = kp,q ε
d
i (k) (3.20)

onde kp,d e kp,d são, respectivamente, os ganhos proporcionais das saídas de eixo direto e

de quadratura.

Os fluxogramas representativos e resumidos do cálculo do controle P-BSNN e

da função Bi são mostrados nas figuras 29 e 30, respectivamente. A simplicidade dos
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cálculos e da implementação do controle proposto é evidente, dado que são considerados

nos cálculos apenas as duas funções base Bi que assumem valores diferentes de zero por

ciclo da amostragem e, portanto, o laço presente no fluxograma do controle P-BSNN,

mostrado na figura 29, somente é executado duas vezes. No Apêndice B é detalhado o

algoritmo do cálculo do controlador P-BSNN.

Figura 29 – Fluxograma resumido do controle P-BSNN.

Assim, ao final de cada período ωs do regime permanente do sistema controlado,

o controle tenderá a ajustar a forma das tensões nas saídas da rede, vb,d e vb,q, de modo

a reduzir o erro do 5o

¯ harmônico das componentes de corrente, i(5)
s,d e i(5)

s,q , sendo que a

velocidade deste ajuste depende do valor adotado para a taxa de aprendizado η.

Como o valor do erro tende para zero, as saídas do controle proporcional, mostradas

na figura 27, vp,d e vp,q, também tendem para zero. Esse controlador tem a função de
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Figura 30 – Fluxograma resumido do cálculo da função Bi.

melhorar o desempenho transitório do sistema, pois as saídas vb,d e vb,q do controle

BSNN, figura 27, precisam de alguns ciclos para se adaptarem às novas condições de

funcionamento, como mudanças na carga ou na velocidade do motor.

3.4 Conclusão

Neste Capítulo é apresentado o controle vetorial com orientação indireta de campo,

sendo inicialmente apresentada, para efeito de comparação, uma proposta de controle

presente na literatura. Posteriormente, são discutidas algumas vantagens e limitações das

ANNs, bem como seus processos de treinamento, aplicados a sistemas de controle. Por

fim, é proposto um controle adaptativo baseado na BSNN com treinamento on-line, com o

objetivo de reduzir o 5o

¯ harmônico da corrente do motor do indução hexafásico assimétrico

sob teste.
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4 Resultados de simulação digital e

experimentais

Para validação do modelo e do controle desenvolvidos são executadas simulações

utilizando o software Matlab/Simulink e testes experimentais em uma bancada, cujos

elementos de potência são uma máquina de indução hexafásica assimétrica de 5kVA,

127V /60Hz, com os parâmetros definidos na Tabela 2, e dois inversores trifásicos com

uma frequência de chaveamento de 5kHz. Para simular a carga desse motor hexafásico,

a bancada tem uma máquina de indução trifásica para funcionar no modo gerador de

10kVA, 220V /60Hz e um inversor trifásico conectado aos seus terminais de estator. Para

que a energia elétrica gerada pela "carga" seja realimentada ao sistema de potência da

bancada, o barramento dos três inversores são interconectados. Um sistema de aquisição

de dados e de controle em tempo real, o dSPACE DS1104, é programado por intermédio

do software Matlab/Simulink. O diagrama de blocos ilustrativo do sistema completo -

bancada de testes e sistema de controle - é mostrado na figura 31 e nas fotos do Apêndice

C.

Figura 31 – Diagrama de blocos ilustrativo do sistema completo.
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4.1 Obtenção dos parâmetros do motor

Para a máquina hexafásica assimétrica sob estudo, os parâmetros do modelo

proposto são determinados a partir dos ensaios a vazio e de rotor bloqueado, cujos dados

nominais são mostrados na Tabela 2 da seção 2.4. Por sua vez, os respectivos resultados dos

ensaios são apresentados nas Tabelas 5 e 6, para o 1o

¯ e o 5o

¯ harmônicos, respectivamente.

Tabela 5 – Testes do 1o

¯ harmônico.

Parâmetros Ensaio a vazio Rotor bloqueado

Tensão [V] 126,7 49,6

Corrente [A] 3,46 6,44

Potência Ativa [W] - 528,2

Potência Reativa [VAr] 2628,7 1845,8

Indutância [mH] 97,1 16,6

Resistência [Ω] - 2,1

Tabela 6 – Testes do 5o

¯ harmônico

Parâmetros Ensaio a vazio Rotor bloqueado

Tensão [V] 42 42

Corrente [A] 2,13 2,11

Potência Reativa [VAr] 449 468,5

Indutância [mH] 8,8 9,3

As expressões das reatâncias, das indutâncias e da resistência de rotor em função

das potências ativa e reativa, e da corrente de estator, medidas nos testes a vazio e rotor

bloqueado, são dadas pelas equações (4.1), (4.2) e (4.3), respectivamente:

x
(h)
k =

Q
(h)
k

6(I(h)
k )2

(reatâncias) (4.1)

L
(h)
k =

x
(h)
k

hωs

(indutâncias) (4.2)

rb =
Pb

6(I(1)
b )2

(resistência de rotor de rotor bloqueado) (4.3)

onde x(h)
k , L(h)

k Q
(h)
k e I(h)

k são a reatância, indutância, potência reativa e corrente nos

testes, h é a ordem do harmônico, k indica se os valores referem-se ao teste a vazio

(k = 0) ou ao de rotor bloqueado (k = b), ωs é a frequência de acionamento do motor, rb

e Pb são a resistência e a potência ativa no teste de rotor bloquado.
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Nos testes a vazio e de rotor bloqueado relativos ao 5o

¯ harmônico de tensão, a

indutância de magnetização é nula, não há acoplamento entre os circuitos do estator e

do rotor. Assim sendo, o cálculo da indutância de dispersão pode ser feito em qualquer

velocidade, pois seu valor não depende do escorregamento, conforme pode ser verificado

no resultado dos teste para o 5o

¯ harmônico na Tabela 6, onde os valores para a indutância

nos testes a vazio e de rotor bloqueado são similares.

Como o circuito equivalente para o plano dq(1) do motor hexafásico assimétrico no

referêncial síncrono é idêntico ao do motor trifásico convencional, seus parâmetros podem

ser calculados de modo análogo ao do motor trifásico, pelas equações (4.4), (4.5), (4.7) e

(4.8), conforme apresentado em [105], sendo que a reatância própria do estator x(1)
ss,dq é igual

a reatância do teste a vazio x(1)
0 e a resistência do estator rs é obtida mediante a aplicação

tensão contínua no estator. Os parâmetros do circuito equivalente são apresentados na

Tabela 7.

rr =
rb − rs

(k(1)
xr )2

(4.4)

x
(1)
m,dq =

x
(1)
ss,dq − x

(1)
b

k
(1)
xr

(4.5)

k(1)
xr =

x
(1)
m,dq

x
(1)
rr,dq

(4.6)

x
(1)
ls,dq = x

(1)
ss,dq − x

(1)
m,dq (4.7)

x
(1)
lr,dq = α

(1)
l x

(1)
ls,dq (4.8)

α
(1)
l =

x
(1)
lr,dq

x
(1)
ls,dq

(4.9)

onde α(1)
l é definido igual a um.

Pelo fato de não se conhecer o valor de k(1)
xr , utiliza-se uma expressão aproximada

[105], dada por

k(1)
xr ≃ 1 − x

(1)
b

2x(1)
s

(4.10)

No cálculo das indutâncias de dispersão, o seguinte procedimento é adotado:

• Cálculo no referencial síncrono dq(1), utilizando os parâmetros do teste experimental,

Tabela 7, a razão entre a indutância de dispersão e a indutância de magnetização,
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Tabela 7 – Parâmetros no referencial síncrono - testes experimentais

Parâmetros Valores Unidades

rs 1,31 Ω

rr 1 Ω

L
(1)
m,dq 86,2 mH

L
(1)
ss,dq 97,1 mH

L
(1)
rr,dr 97,1 mH

L
(1)
ls,dq 10,9 mH

L
(1)
lr,dq 10,9 mH

σ
(1)
s,dq 0,127

σ
(1)
r,dq 0,127

para o estator e o rotor, respectivamente, σ
(1)
s,dq e σ

(1)
r,dq, são obtidos pela

equação (2.116).

σ
(1)
s,dq = 0, 127

σ
(1)
r,dq = 0, 127

• Conhecidos os valores dos coeficientes de dispersão σ
(1)
s,dq e σ

(1)
r,dq e substituídos

na equação (2.116), juntamente com a indutância de magnetização determinada

teoricamente (Tabela 4), para obter as devidas indutâncias de dispersão (L(1)
ls,dq e

L
(1)
lr,dq), apresentadas na Tabela 8.

Tabela 8 – Cálculo teórico das indutâncias

Parâmetros Valores Unidades

Lls 7,1 mH

Llr 8,7 mH

σs 0,171

σr 0,086

L
(1)
m,dq 97,0 mH

L
(1)
ss,dq 109,3 mH

L
(1)
rr,dr 109,3 mH

L
(1)
ls,dq 12,3 mH

L
(1)
lr,dq 12,3 mH
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• Determinados os valores L(1)
ls,dq e L(1)

lr,dq e substituídos na equação (4.11), obtêm-se

os valores teóricos das indutâncias de dispersão Lls e Llr expressas no referencial

natural (abc-xyz), como colocados na Tabela 8.

Lls = Lls,dq − 5, 2

Llr = Llr,dq − 3, 6
(4.11)

• A partir da substituição dessas indutâncias de dispersão na equação (4.12), obtêm-

se os coeficientes de dispersão σs e σr definidos no sistema natural (abc-xyz), como

apresentados na Tabela 8.

σs =
Lls

Lms

σr =
Llr

Lmr

(4.12)

• Finalmente, são obtidas a indutância mútua entre estator e rotor Lp, e as indutâncias

de magnetização do estator e do rotor, respectivamente Lms e Lmr, a partir dos dados

experimentais, elas são explicitadas nas equações (2.106), resultando

Lp =
2√

6mra1
L

(1)
m,dq

Lms =
L

(1)
ss,dq

σs + ks1

Lmr =
L

(1)
rr,dq

σs + 1

(4.13)

Os respectivos valores destas indutâncias são apresentados na Tabela 9.

Este procedimento é necessário para obtenção final dos parâmetros obtidos a partir

dos cálculos teóricos e dos ensaios experimentais, devido ao fato de os valores teóricos das

indutâncias de dispersão no referencial natural (abc-xyz) não terem sido calculados. Para

sua determinação adotou-se que os coeficientes de dispersão nos referenciais natural (abc-

xyz) e síncrono (dq) são iguais tanto para os cálculos teóricos quanto para os ensaios

experimentais. Adotando-se esta consideração, conclui-se que os valores das indutâncias

obtidos a partir dos testes experimentais são 11% menores do que as obtidas a partir dos

cálculos teóricos.
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Tabela 9 – Parâmetros no referencial natural: testes experimentais

Parâmetros Valores Unidades

rs 1,31 Ω

rr 1 Ω

Lms 36,5 mH

Lmr 89,4 mH

Lp 25,5 mH

Lls 6,3 mH

Llr 7,69 mH

σs 0,171

σr 0,086

4.2 Resultados do sistema em malha aberta

Simulações computacionais e testes experimentais de partida livre, aplicação e

remoção de degrau de carga, com o motor operando em malha aberta são realizados.

Na simulação computacional, o modelo matemático do motor hexafásico é expresso

no referencial natural (abc-xyz), com seus parâmetros obtidos a partir dos testes

experimentais a vazio e de rotor bloqueado, definidos na Tabela 9.

Uma máquina de indução trifásica gaiola de esquilo de quatro polos, acoplada

diretamente no eixo do motor hexafásico, funciona no modo gerador, mediante o controle

de sua frequência síncrona: um inversor conectado aos seus terminais de estator controla a

frequência elétrica de alimentação, tal que resulte velocidade síncrona inferior a 900rpm.

Em todas as figuras apresentadas na sequência, o gráfico da esquerda refere-se aos

resultados de simulação, e o da direita, aos experimentais.

4.2.1 Partida livre

O valor eficaz das tensões aplicadas aos terminais de estator durante a partida

foi a do teste de rotor bloqueado, isto é, 53V , com o objetivo de proteger as chaves de

potência dos inversores. Desse modo, garante-se que a corrente de estator máxima é o seu

o valor nominal, sendo que ela ocorre somente no instante da partida e, à medida que o

rotor acelera, a corrente tende a diminuir.

4.2.1.1 Velocidade e torque

Na figura 32 é mostrado o comportamento da velocidade e torque eletromagnético

desenvolvidos durante a partida livre do motor. Nas figuras 32(a) e 32(b) são apresentados

as curvas de velocidade e nas figuras 32(c) e 32(d), as de torque.
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(d) Experimental - Torque

Figura 32 – Partida livre: velocidade e torque eletromagnético.

Observe que o transitório de velocidade verificado no teste experimental é mais

rápido do que o referente à simulação. Estas diferenças podem ser atribuidas ao cálculo

teórico da constante de inercia J, apresentada na Tabela 2 no Capítulo 2, ser maior do que

o real, uma vez que no seu cálculo admitiu-se que o rotor tenha a forma de um cilindro

maciço, isto é, não se consideraram as ranhuras do rotor.

No que diz respeito ao torque, o seu valor máximo obtido experimentalmente é um

pouco menor que o obtido na simulação computacional.

4.2.1.2 Tensões e correntes

As tensões instantâneas das seis fases no momento inicial da partida são

mostradas nas figuras 33(a) e 33(b), respectivamente para a simulação e para o resultado

experimental. Note que, a simulação inicia com a tensão da fase a em seu valor máximo,

ou seja θs = 0, o mesmo não ocorre no teste experimental, pois este foi realizado várias

vezes e a posição angular não foi inicializada a cada teste.

As correntes do estator são mostradas nas figuras 34(a), 34(c) – resultados de

simulação –, e os respectivos resultados experimentais, nas figuras 34(b), 34(d). Pelo fato

de a tensão de estator ser limitada ao valor usado no teste de rotor bloqueado, no instante
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Figura 33 – Partida livre: tensões hexafásicas.

da partida, a corrente de estator tem o seu valor nominal e, à medida que o rotor acelera,

seu valor diminui, alcançando o valor de regime no instante t ≈ 2, 7 s para a simulação e

t ≈ 2, 1 s para o resultado experimental. Observe que estes valores de regime permanente

são atingidos no instante em que a velocidade alcança seu regime permanente.
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(a) Simulação: correntes hexafásicas
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(b) Experimental: correntes hexafásicas
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(d) Experimental: correntes nos planos dq(1) e dq(5)

Figura 34 – Partida livre: correntes de estator.

Quando se compara os resultados de simulação com os do teste experimental, a

envoltória das correntes hexafásicas (referêncial natural abc-xyz) têm comportamentos
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similares, como as figuras 34(a) e 34(b) mostram. No entanto, a corrente do teste

experimental apresenta um transitório menor, o que está de acordo com a resposta

da velocidade. Observa-se também de forma clara, que a envoltória da corrente do

experimento é maior do que aquela da simulação, tal diferença pode-se creditar ao fato de

que os parâmetros do modelo matemático usado na simulação sempre são aproximados e,

por essa razão, que os testes experimentais são importantes.

Para o cálculo das correntes no referencial síncrono (dq) é adotado a orientação

pelo eixo direto da tensão, isto é, V (1)
d = 75V e V (1)

q = 0V , sendo que a tensão do 5o

¯
harmônico é idealmente igual a zero, V (5)

dq = 0V . Assim, pode-se visualizar as componentes

instantâneas de eixo direto e em quadratura nas figuras 34(c) e 34(d), como esperado, as

correntes no referencial síncrono também apresentam o mesmo comportamento descrito

para o as correntes no referêncial natural (abc-xyz).

Para melhor visualizar as correntes hexafásicas durante a partida livre, são

selecionados e ampliados o início e o fim do transitório das correntes, figura 35. Também

são ampliados as amplitudes das correntes no referencial síncrono, figura 36, para um

melhor observação das correntes no plano dq(5).

Mesmo no ínicio do transitório da partida, figuras 35(a) e 35(b), é possível observar

uma grande similaridade entre os resultados de simulação e o do teste experimental, apesar

do valor inicial do ângulo θs ser diferente em cada caso.

Entretanto, no final do transitório, figuras 35(c) e 35(d), observa-se para o resultado

do teste experimental, uma diferença entre as amplitudes das correntes Ia, Ib e Ic, em

comparação com as correntes Ix, Iy e Iz, este resultado é refletida como um aumento das

correntes no referencial síncrono, no plano dq(5), figura 36(b). Estas diferenças no resultado

experimental são atribuídas a não idealidades presentes no inversor ou no motor, que não

são modeladas e nem visualizadas no resultado de simulação, conforme figuras 36(a).

4.2.2 Aplicação de carga

Os resultados numéricos de regime permanente do teste com carga são mostrados

na Tabela 10, sendo que os valores colocados entre parênteses referem-se à simulação

computacional, para diferenciá-los dos experimentais, tornando imediata a comparação

entre eles. Vale ressaltar que, devido às dificuldades de ter as mesmas condições na

simulação e no experimento, os valores de torque do teste experimental, obtidos pelo ajuste

da velocidade de eixo, foram entradas para a simulação, sendo as saídas os resultados das

demais variáveis. A tensão de alimentação em ambos os testes é 121,7V/60Hz.

A partir dos resultados mostrados nessas duas tabelas e considerando o mesmo

torque, as seguintes observações são feitas:
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(d) Experimental - Corrente em regime (abc-xyz)

Figura 35 – Partida livre: ampliação das correntes hexafásicas (abc-xyz).
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Figura 36 – Partida livre: ampliação das correntes nos planos dq(1) e dq(5).

• No que diz respeito à velocidade de eixo e à potência ativa, os resultados são muito

próximos;

• Quanto à potência aparente e corrente elétrica, observa-se um desvio máximo de

aproximadamente 10% e um mínimo de 4%, como mostra a figura 37.

As respostas dinâmicas da velocidade são mostradas nas figuras 38(a) e 38(b), e
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Tabela 10 – Aplicação de Carga: resultados experimentais e de simulação digital

N.m rpm VA W A FP

4,8 (4,8) 892,1 (894,0) 2593 (2480) 550 (545) 3,55 (3,39) 0,21 (0,22)

8,4 (8,4) 888,0 (888,4) 2790 (2600) 905 (895) 3,82 (3,56) 0,32 (0,34)

12,1 (12,0) 883,6 (884,5) 3058 (2790) 1277 (1250) 4,10 (3,82) 0,42 (0,45)

15,5 (15,5) 879,1 (879,6) 3355 (3040) 1630 (1600) 4,60 (4,16) 0,49 (0,53)

19,1 (19,0) 873,9 (874,2) 3716 (3330) 2001 (1950) 5,09 (4,57) 0,54 (0,59)

22,3 (22,3) 868,5 (868,7) 4091 (3660) 2351 (2300) 5,62 (5,02) 0,58 (0,63)

25,5 (25,5) 862,5 (862,9) 4504 (4020) 2701 (2650) 6,19 (5,50) 0,60 (0,65)
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Figura 37 – Desvios nos resultados da Tabela 10.

as do torque, nas figuras 38(c) e 38(d). Na simulação aplicou-se um rampa para o torque

de carga de 25N.m em ∆t = 0, 1s, de modo a melhor replicar o comportamento do

teste experimental, pois devido às constantes de tempo do sistema, composto pelo motor

hexafásico e o gerador trifásico, e pela forma de aplicação do torque de carga, através

do ajuste da frequência de acionamento da máquina trifásica, não é possível aplicar um

degrau de carga real no teste experimental.

As comparações dos resultados de simulação com o experimental validam o modelo

proposto ao exibirem praticamente o mesmo desempenho, excetuando as oscilações da

resposta após a aplicação da carga no teste experimental, consequência novamente da

interação entre o motor hexafásico e o gerador trifásico, assim estas oscilações não estão

presentes na simulação, pois o valor do torque de carga é simplesmente uma entrada

imposta para o modelo.

Os valores instantâneos da corrente de estator definidos nos referenciais natural e

síncrono são mostrados nas figuras 38(e) e 38(g), para a simulação, e nas figuras 38(f) e

38(h), para o teste experimental.
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Figura 38 – Aplicação de carga em malha aberta.



Capítulo 4. Resultados de simulação digital e experimentais 90

Nas figuras 38(e) e 38(f) observa-se que a envoltória das correntes do estator

no referencial natural são similares entre os resultados obtidos na simulação e no

teste experimental. Este resultado é novamente confirmado nas figuras 38(g) e 38(h),

onde são visualizadas as correntes do estator no referêncial síncrono, observa-se que

as formas de onda das correntes de eixo direto e de quadratura também apresentam

similaridades entre os resultados de simulação e experimental. Também observa-se no

resultado experimental, uma oscilação nas corrente em ambos o referencias, consequência

das oscilações apresentadas na velocidade do eixo do motor.

Os resultados de simulação e experimental de remoção de carga são mostrados

na figura 39, para o motor operando em malha aberta, de modo similar ao teste de

aplicação de carga, na simulação de remoção de carga aplicou-se um rampa de 25N.m

a 0N.m em ∆t = 0, 1s, de modo a melhor replicar na simulação o desempenho do teste

experimental. Observa-se que o comportamento entre o resultado de simulação e do teste

experimental são similares, assim como o comportamento do teste de remoção de carga é

muito semelhante ao de aplicação de carga, sendo válidos os mesmos comentários para os

dois testes.

4.3 Resultados com o Sistema de Controle

Adotando a orientação indireta do fluxo de rotor e o modelo matemático do motor

no referencial natural com seus parâmetros dados na Tabela 9, são realizados os seguintes

testes para verificar o desempenho do controlador proposto neste trabalho para o controle

de velocidade mediante as correntes dos planos dq(1) e dq(5):

• Controladores PI de velocidade e corrente no plano dq(1):

– Testes sem carga: magnetização do motor com a corrente de eixo direto e

com rotor parado, partida com perfil em rampa da velocidade e reversão de

velocidade.

– Teste de aplicação de carga.

• Controlador P-BSNN de corrente do plano dq(5)

4.3.1 Controladores PI de velocidade e corrente no plano dq(1)

Para validação do controlador P-BSNN de corrente aplicado no sistema de controle

vetorial de velocidade por orientação indireta de campo do rotor, primeiramente é

demonstrado o funcionamento do controle PI das malhas de velocidade e da componente

fundamental da corrente – plano dq(1) –, conforme ilustrado nas figuras 18, 19 e 20,

com o controle da corrente no plano dq(5) desativado. Assim as tensões de eixo direto e
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Figura 39 – Remoção da carga em malha aberta.
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de quadratura correspondentes são idealmente igualadas a zero, ou seja, v̄(5)
s,dq = 0. Os

parâmetros do controlador são dados na Tabela 11.

Tabela 11 – Parâmetros do Controle PI da velocidade e da corrente no plano dq(1)

Parâmetro Valor Descrição

kω
p 0.8 Ganho proporcional de velocidade

kω
i 4 Ganho integral de velocidade

k(1)
p 50 Ganho proporcional da corrente dq(1)

k
(1)
i 2000 Ganho integral da corrente dq(1)

São executados, então, testes de magnetização do motor, de partida, de reversão de

velocidade e de carga, respectivamente figuras 40, 41, 42 e 43, onde a coluna da esquerda

refere-se aos resultados de simulação e, claro, a da direita, aos experimentais.

4.3.1.1 Teste de magnetização

Durante esse teste, o estator é alimentado apenas com a corrente de eixo direto e,

consequentemente, a corrente em quadratura é nula, o que significa que nenhum torque é

desenvolvido, isto é, ωr = 0 e ω2 = 0, de acordo com a equação (3.1).

As correntes do estator no referencial natural (abc-xyz), figuras 40(a) e 40(b),

variam em rampa no intervalo de tempo igual a 1 segundo. Cada uma das correntes de

eixo direto i(1)
s,d (corrente de magnetização), figuras 40(c) e 40(d), segue a sua referência,

variando de zero a 4, 3A, enquando que a corrente de quadratura i(1)
s,q , responsável pela

geração de torque do motor, permanece em zero. Por sua vez, as correntes do plano dq(5),

figuras 40(e) e 40(f), mostram que, no caso experimental, existe uma pequena corrente de

aproximadamente 100mA.

4.3.1.2 Teste de partida

Como mostrado nas figuras 41(a) e 41(b), a velocidade segue sua referência, dada

por uma rampa de zero a 900rpm em ∆t = 2s. A corrente de eixo direto permanece no

valor de 4, 3A, enquanto a corrente de quadratura é ajustada um pouco acima de 1A,

durante a rampa de aceleração, figuras 41(e) e 41(f). Como o incremento na corrente

de quadratura foi pequeno, a envoltória das correntes no referencial natural sofrem uma

alteração muito pequena durante a partida, figuras 41(c) e 41(d). As correntes do plano

dq(5), figuras 41(g) e 41(h), permanecem próximas de zero.
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Figura 40 – Corrente de magnetização do motor em malha fechada.

4.3.1.3 Teste de reversão da velocidade

Como se observa nas figuras 42(a) e 42(b), a velocidade segue sua referência em

uma rampa de 900rpm a −900rpm em ∆t = 4s. A corrente de eixo direto permanece no

valor de 4, 3A, enquanto a corrente de quadratura é ajustada um pouco abaixo de −1A,

durante a rampa de desaceleração, figuras 42(e) e 42(f). Novamente, como o incremento

na corrente de quadratura foi pequeno, a envoltória das correntes no referencial natural

sofrem uma alteração muito pequena durante a reversão de velocidade, figuras 42(c) e

42(d), enquanto as correntes do plano dq(5), figuras 42(g) e 42(h), permanecem próximas

de zero.
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Figura 41 – Partida do motor em malha fechada.
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Figura 42 – Reversão de Velocidade em malha fechada.
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4.3.1.4 Teste de carga

Uma carga de 25N.m é aplicada ao eixo do motor em t ≈ 2 s e, posteriormente,

retirada em t ≈ 7 s, conforme a figura 43. No instante da entrada da carga ocorre

uma pequena queda na velocidade de 10rpm, e ao ser retirada, um pequeno aumento

instantâneo na velocidade de 10rpm é verificada, enquanto que o escorregamento aumenta

de zero para aproximadamente 5% com o aumento da velocidade síncrona ωs, como

mostrado nas figuras 43(a) e 43(b).

Por sua vez, a corrente no referencial natural sofre um incremento de

aproximadamente 80%, na simulação computacional e no teste experimental – figuras

43(c) e 43(d), enquanto que a corrente de eixo direto permanece em 4, 3A (magnetização

constante), e a corrente de quadratura, que é responsável pelo torque, sofre um incremento

de 7A na simulação, e de 8A no teste experimental – figuras 43(e) e 43(f). No que diz

respeito às correntes no plano dq(5), tal como ocorreu nos testes anteriores, permaneceu

em um valor muito baixo – figuras 43(g) e 43(h).

Com exceção dos resultados da corrente no plano dq(5), nos quais há novamente

diferenças entre os resultados da simulação e do teste experimental, que são devidas a não

idealidades presentes no inversor ou no motor. Os demais resultados apresentaram grande

similaridades, embora, no caso do teste experimental, as formas de onda apresentem um

pouco de ruído e algumas oscilações.

4.3.2 Controlador P-BSNN de corrente do plano dq(5)

Como idealmente as correntes do plano dq(5) não sofrem influência da carga, o

teste do controle destes harmônicos pode ser executado com o motor operando a vazio,

sendo, então, escolhidas as velocidades de 450 e 900rpm, obtendo-se, assim, uma corrente

no plano dq(1) de aproximadamente 4, 3A.

Para avaliação do resultado são adotados o módulo da corrente presente no plano

dq(5), e o erro quadrático médio, ou mean squared error (MSE), da correntes no plano

dq(5), ao longo de um ciclo do acionamento do motor, conforme a equação (4.14), onde as

referências da corrente são iguais a zero, ī(5p)∗
s,dq = 0 e ī(5n)∗

s,dq = 0, pois as corrente no plano

dq(5) somente geram perda de eficiência para o motor, assim o objetivo do controlador

P-BSNN é reduzir as correntes presentes neste plano.

MSE
(5)
dq =

1
M

M∑

m=1

√

(i(5p)
s,d [m])2 + (i(5p)

s,q [m])2 + (i(5n)
s,d [m])2 + (i(5n)

s,q [m])2 (4.14)

onde MSE (5)
dq é o erro quadrático médio das correntes síncronas e anti-síncronas no plano

dq(5), e M é o número de amostras em um período da tensão de alimentação.
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Figura 43 – Aplicação de degrau de carga em malha fechada.
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4.3.2.1 Implementação do controlador P-BSNN

A aplicação do P-BSNN, treinado como proposto na literatura e apresentado

na seção 3.2.1.2, no controle das correntes do plano dq(5), apresenta os resultados

experimentais da figura 44. Observa-se que o sistema de controle é habilitado no instante

em que as tensões v̄(5)
s,dq assumem valores diferentes de zero em t = 0, como mostrado na

figura 44(a).

Em um primeiro momento, as correntes diminuem abruptamente, e na sequência

continuam a diminuir em uma taxa mais suave, figuras 44(c) e 44(e), embora, ao longo do

funcionamento, as tensões de saída do controlador no plano dq(5) continuem a aumentar,

figura 44(b), assim revertendo a tendência inicial dos valores das correntes, figuras 44(d) e

44(f), indicando que os valores dos ganhos wd
i e wq

i também estão aumentando, resultando

em um processo de treinamento divergente.

Pelo fato de não se ter encontrado na literatura nenhum tipo de referência para

evitar esse comportamento divergente do processo de treinamento on-line do BSNN, nesse

trabalho um conjunto de proteções é implementado:

1. Limite do valor máximo das tensões v̄(5)
s,dq e dos ganhos wd

i e wq
i , verificados a cada

ciclo de amostragem.

2. Detecção do valor mínimo de MSE, mediante: (1) o cálculo do valor de MSE (5)
dq , (2)

o armazenamento do valor dos pesos sempre que o valor calculado do MSE (5)
dq seja

menor que o calculado no ciclo anterior, ou seja, guarda o valor dos pesos no ciclo

com menor MSE (5)
dq e (3) atualização do valor dos pesos, com o valor armazenado

anteriormente, sempre que o MSE (5)
dq tender a aumentar, ou mesmo divergir.

3. Decremento do valor dos pesos em 0, 05%, quando o algoritmo de treinamento não

conseguir decrementar o valor do MSE (5)
dq por um tempo superior a 2 segundos, para

evitar que o treinamento fique preso a um valor não ótimo, quando ocorrer uma

mudança na condição de funcionamento, como mudança na velocidade.

Enquanto a proteção 1 é executada a cada ciclo de amostragem, as proteções 2 e 3

são executados para cada período da tensão de alimentação, como ilustrado no fluxograma

da figura 45. Estas proteções eliminam o problema de divergência apresentado na figura

44, viabilizando a aplicação do controlador P-BSNN no controle da corrente do plano

dq(5).

4.3.2.2 Desempenho do controle P-BSNN

Para efeito de comparação da performance do controlador da corrente no plano

dq(5), inicialmente são mostradas as correntes instantâneas naturais do 5◦ harmônico,
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Figura 44 – Resultados iniciais do controlador P-BSNN.

quando nenhum controlador é habilitado, e por essa razão, são adotadas como referências

para o controle Dual PI proposto em [50] e para o controle P-BSNN, proposto neste

trabalho. Os parâmetros dos controladores são definidos nas tabelas 12 e 13.

Tabela 12 – Parâmetros do Controle Dual PI

Parâmetro Valor

K(5)
p 12,5

K
(5)
i 250

Os controles são testados em 4 tipos diferentes de desbalanceamentos, conforme
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Figura 45 – Fluxograma das Proteção do treinamento do BSNN.

descrito em [50]:

1. Sistema com desbalanceamento natural

2. Resistências de 1, 5Ω em série com as três fases abc de um dos dois sistemas trifásicos



Capítulo 4. Resultados de simulação digital e experimentais 101

Tabela 13 – Parâmetros do Controle P-BSNN

Parâmetro Valor

K(5)
p 12,5

n 30

η 0,0001

3. Resistência de 1, 5Ω em série somente com a fase a a de um dos dois sistemas

trifásicos

4. Resistências de 1, 5Ω em série com as fases a e x de cada um dos sistemas trifásicos

A inserção de resistências em série com o estator tem como objetivo realçar os

diferentes tipos de desbalanceamentos, sendo que os resultados dos testes são visualizados,

respectivamente nas figuras 46, 47, 48 e 49, e resumidos nas tabelas 14, 15, 16 e 17.

A amplitude do desbalanceamento natural do teste 1, apresentado na figura 46

é muito pequeno: o valor do módulo de I
(5)
s,dq é de 2, 3% a 3, 4% em relação ao valor

do módulo da corrente I(1)
s,dq. Dependendo do valor da velocidade, este desbalanceamento

pode ser causado pelo tempo morto entre o chaveamento, ou dead-time, e por pequenas

diferenças no inversor ou no motor de indução hexafásico assimétrico. Como se observa,

neste caso o controle P-BSNN apresenta um desempenho ligeiramente melhor que o do

controle Dual PI.

No desbalanceamento abc do teste 2, figura 47, I(5)
s,dq varia entre 18% e 11%

em relação ao valor da corrente I
(1)
s,dq, para as velocidades de 450rpm e 900rpm,

respectivamente. Particularmente, este desbalancamento insere correntes de 5o

¯ harmônico

anti-síncrono e o controle P-BSNN apresente um desempenho muito superior ao do Dual

PI.

Os desbalanceamentos dos testes 3 e 4, fases a e ax, figuras 48 e 49, respectivamente,

apresentam de 8% a 6, 5% de desbalanceamento para a velocidade de 450rpm, e de

5% a 5, 5% para a velocidade de 900rpm. Aqui são verificadas diferentes combinações

da corrente de 5o

¯ harmônico com componentes síncrono e anti-síncrono. Novamente em

ambos os casos o controle P-BSNN apresenta um desempenho superior ao Dual PI.

Note que o controle Dual PI, composto por 4 PIs, reduz o erro em

aproximadamente 5 vezes, quando a velocidade é 450rpm e 3 vezes para 900rpm, atingindo

um resultado final que depende do tipo e da amplitude do desbalanceamento, enquanto

que o controle P-BSNN atinge sempre um resultado final com o valor dos harmônicos de

corrente muito reduzido, independentemente do tipo de desbalanceamento, demonstrando,

assim, sua capacidade de adaptação.
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(b) Sem controlador- 900 rpm
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(c) Dual PI - 450 rpm
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(d) Dual PI - 900 rpm
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(e) P-BSNN - 450 rpm
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(f) P-BSNN - 900 rpm

Figura 46 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 1 natural.

Tabela 14 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 1 natural

450 rpm 900 rpm

Controle

Sem controlador

Dual PI

P-BSNN

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,0496 0,1

0,0097 0,0198

0,0073 0,0152

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,0719 0,1453

0,0236 0,0484

0,0217 0,0449
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(b) Sem controlador - 900 rpm
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(c) Dual PI - 450 rpm
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(d) Dual PI - 900 rpm
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(e) P-BSNN - 450 rpm
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(f) P-BSNN - 900 rpm

Figura 47 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 2 abc.

Tabela 15 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 2 abc

450 rpm 900 rpm

Controle

Sem controlador

Dual PI

P-BSNN

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,3877 0,781

0,0738 0,1484

0,0097 0,0199

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,2396 0,4871

0,0669 0,1361

0,0206 0,0416
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(a) Sem controlador - 450 rpm
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(b) Sem controlador - 900 rpm
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(c) Dual PI - 450 rpm
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(d) Dual PI - 900 rpm
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(e) P-BSNN - 450 rpm
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(f) P-BSNN - 900 rpm

Figura 48 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 3 a.

Tabela 16 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 3 a

450 rpm 900 rpm

Controle

sem controlador

Dual PI

P-BSNN

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,1659 0,3341

0,0316 0,0641

0,0079 0,0163

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,108 0,2191

0,0339 0,0694

0,0191 0,0395
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(a) Sem controlador - 450 rpm
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(b) Sem controlador - 900 rpm
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(c) Dual PI - 450 rpm
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(d) Dual PI - 900 rpm
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(e) P-BSNN - 450 rpm
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(f) P-BSNN - 900 rpm

Figura 49 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 4 ax.

Tabela 17 – Controle da corrente do plano dq(5) - teste 4 ax

450 rpm 900 rpm

Controle

Sem controlador

Dual PI

P-BSNN

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,1394 0,2805

0,0255 0,0517

0,0067 0,0138

MSE [A] |I(5)
dq | [A]

0,1119 0,2266

0,0326 0,0664

0,0242 0,0494
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4.4 Conclusão

Neste Capítulo são realizados testes experimentais de obtenção dos parâmetros

do motor de indução hexafásico assimétrico, sendo que os resultados obtidos nos testes

apresentaram similaridade aos valores obtidos nos cálculos teóricos. Simulações e testes

experimentais de partida livre e de aplicação de degrau de carga em malha aberta validam

o modelo desenvolvido para o motor de indução hexafásico assimétrico.

Também são realizados simulações e testes experimentais para validação do

controle vetorial de velocidade do motor hexafásico, primeiramente operando somente

com o controle das correntes no plano dq(1), demonstrando novamente a qualidade do

modelo desenvolvido e o bom desempenho do sistema de controle.

Por último, é implementado o controle P-BSNN proposto no presente trabalho

para reduzir os harmônicos de corrente presentes no plano dq(5) do motor de indução

hexafásico assimétrico e, adicionalmente, são discutidos aspectos práticos de sua

implementação, sendo propostas proteções para resolver problemas de divergência no

processo de treinamento. Testes experimentais demonstram o excelente desempenho e a

capacidade de adaptação do controle P-BSNN para diferentes tipos de desbalanceamentos,

superando o Dual PI.
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5 Conclusões e Perspectivas

Neste trabalho é desenvolvido primeiramente um modelo do motor de indução

hexafásico assimétrico no referencial natural (abc-xyz), sendo então obtidos os modelos

nos referênciais estacionário estatórico-rotórico (αβ-mn) e síncrono (dq), a partir do

qual é obtido o circuito elétrico equivalente. O rotor gaiola de esquilo é modelado

por um equivalente de mr fases eletricamente isoladas e de enrolamentos concentrados.

A influência do número de barras do rotor e de sua inclinação sobre as funções

de enrolamento do rotor, e, consequentemente, sobre as indutâncias mútuas e as de

magnetização do motor hexafásico, é analisada.

O modelo desenvolvido no referencial natural (fases abc-xyz) representa com

acuracidade os harmônicos espaciais e temporais presentes na fmm de entreferro do motor.

Este acoplamento entre os harmônicos espaciais e temporais é expresso pela forma de onda

não senoidal da função de indutância mútua entre as fases do estator e as do rotor. O

modelo também permite, a partir dos testes de ensaio a vazio e de rotor bloqueado,

aplicados no circuito elétrico equivalente desenvolvido no referêncial síncrono (dq), a

obtenção das indutâncias do motor no referêncial natural (abc-xyz), resultado que não

foi encontrado na literatura técnica sobre os motores de indução multifásicos. O modelo é

validado comparando os resultados de simulações com os testes experimentais de partida

livre e aplicação de degrau de carga, os quais demonstram a boa qualidade do modelo

desenvolvido.

Na sequência é apresentado um controle vetorial de velocidade por orientação

indireta de campo do rotor, com foco no desenvolvimento de um controle adaptativo

para reduzir os harmônicos de corrente presentes no plano dq(5) do motor. Algumas

vantagens e limitações das ANNs e seus processos de treinamento aplicados a sistemas

de controle são analisadas, sendo, então, proposto um controle adaptativo baseado na

BSNN com treinamento on-line, para reduzir as correntes no plano dq(5). Aspectos

práticos da implementação do controle P-BSNN e problemas de divergência do processo de

treinamento da rede são analisados, concluindo com uma proposta para otimizar o tempo

de execução do algoritmo de controle, bem como soluções para viabilizar a implementação

do treinamento on-line do controle P-BSNN desenvolvido, sendo estas: limite para as

tensões no plano dq(5); proteção contra divergência do treinamento e proteção contra

mínimo local.

Simulações e testes experimentais são realizados para validação do controle vetorial

de velocidade por orientação indireta de campo do motor hexafásico, primeiramente

operando somente com o controle das correntes no plano dq(1), demonstrando novamente
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a qualidade do modelo desenvolvido e o bom funcionamento do sistema de controle. Por

último, através da inserção de resistores em série com os enrolamentos do estator, com o

objetivo de ampliar a magnitude das correntes presentes no plano dq(5), são executados

testes experimentais com diferentes tipos de desbalanceamentos. Os resultados desses

testes motram que o P-BSNN apresenta desempenho muito superior ao do Dual PI,

realçando a sua propriedade de adaptar-se aos diferentes tipos de desbalanceamentos.

5.1 Perspectivas

O modelo e o controle adaptativo de corrente P-BSNN desenvolvidos no presente

trabalho para o motor de indução hexafásico assimétrico, podem ser adaptados e aplicados

a outros motores de indução multifásicos, com diferentes números de fases no estator e

no rotor. Outros estudos que podem dar continuidade ao presente trabalho e contribuir

para o desenvolvimento da tecnologia dos motores multifásicos são os seguintes:

• Desenvolvimento do modelo das equações do estator por tensões de linha, em vez das

de fase, permitindo, deste modo, a simulação diferentes tipos de desbalanceamento

do motor.

• Aprofundamento do estudo sobre os harmônicos presentes na fmm de entreferro e

seu acoplamento com os harmônicos de corrente nos motores, para os quais o número

de fases do estator é diferente do número de barras do rotor.

• Testes do Controle P-BSNN com o motor de indução hexafásico assimétrico com

enrolamento distribuído, pois este apresenta um valor menor da indutância de

dispersão para os harmônicos, quando comparado com o concentrado utilizado

neste trabalho. Assim sendo, ele é mais suscetível a problemas com harmônicos

de correntes devido a não idealidades do inversor ou do motor que não foram

representadas no modelo, uma vez que quanto menor for a indutância de dispersão,

maiores serão as correntes geradas no plano dq(5), representando portanto uma

complexidade adicional para o desempenho do controle.

• Aplicar o controlador P-BSNN no controle da componente fundamental das

correntes no plano dq(1), em funcionamento normal e em situação de falha de uma

ou mais fases do inversor ou do motor, para reduzir a pulsação no torque do motor

gerado pelo desbalanceamento das fases do estator.

• Aplicar o controlador P-BSNN no controle da amplitude dos componentes

harmônicos de baixa ordem das correntes do estator, gerando assim, uma fmm

de entreferro girante e aproximadamente retangular em motores de indução

multifásicos, para aumentar a relação do torque por unidade de corrente.



Capítulo 5. Conclusões e Perspectivas 109
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• R. A. de Marchi, P. S. Dainez, F. J. Von Zuben e E. Bim. "A Multilayer Perceptron

Controller Applied to the Direct Power Control of a Doubly Fed Induction

Generator". IEEE Trans. on Sustainable Energy, vol. 5, no. 2, pp.498-506, 2014.

• P. S. Dainez, D. Glose, E. Bim, e R. M. Kennel. "A Decomposition Technique for

Asymmetrical Double-star Machines Applying the Three Orthogonal Base System

Approach". PCIM South America Conference 2014, pp. 92-98, Oct 2014.

• P. S. Dainez, D. Glose, R. M. Kennel e E. Bim, "Modeling and Parameter

Identification of a Double-Star Induction Machines". IEMDC 2015 - IEEE

Internationl Electric Machines and Drives Conference, pp. 749-755, May 2015.
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APÊNDICE A – Cálculo do momento de

inércia

Para simplificar o cálculo do momento de inércia do sistema J, o rotor é

considerado um cilindro maciço de aço elétrico, ou seja, as barras de alumínio do rotor

são desconsideradas. Assim são aplicadas as seguintes Equações em seu cálculo:

Jr =
mrr

2
r

2
(A.1)

mr = ρrV olr (A.2)

V olr = πr2
r l (A.3)

onde ρr é a densidade do aço elétrico com valor igual a 7, 65g/cm3, Jr é momento de inércia

do rotor, mr é a massa do rotor, V olr é o volume do rotor, a definição das variáveis rr e

l e os seus valores estão definidos na Tabela 2 no Capítulo 2.

Por último, como o sistema é composto por dois motores com as mesmas dimensões

mecânicas e rigidamente acoplados em um mesmo eixo, o valor do momento de inercia

total do sistema j é dado por:

J = 2Jr (A.4)

O valor de J é apresentado na Tabela 2 no Capítulo 2.
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APÊNDICE B – Controle P-BSNN

Algoritmo de cálculo da saída e do treinamento da BSNN:

01 function [Vd5s, Vq5s] = PBSNN(teta, Idr, Iqr, Id5s, Iq5s, Id5a, Iq5a)

02 persistent tetaa Wi Wim d ier iep iem ieind tempo Kp eta;

03 NB = 30;

04 if isempty(tetaa)

05 tetaa=0;

06 Wi=zeros(NB,2);

07 Wim=zeros(NB,2);

08 d=4*pi()/NB;

09 ier=0;

10 iep=0;

11 iem=64000;

12 ieind=0;

13 tempo=0;

14 Kp=1;

15 eta=0.001;

16 end

17 tempo=tempo+1;

18 NN=zeros(2);

19 ie=zeros(4);

20 ie(1)=Idr-Id5s;

21 ie(2)=Iqr-Iq5s;

22 ie(3)=Idr-Id5a;

23 ie(4)=Iqr-Iq5a;

24 ies=ie(1)2̂;

25 for j=2:4

26 ies=ies+(ie(j)2̂);

27 end

28 ies=sqrt(ies)/4;

29 ieind=ieind+1;

30 if ((tetaa>(1.6*pi()))&&(teta<(0.4*pi())))||((tetaa<(0.4*pi()))&&(teta>(1.6*pi())))

31 ier=iep/ieind;

32 iep=ies;

33 ieind=1;
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34 if (enable == 0)

35 if ier < iem

36 iem=ier;

37 Wim=Wi;

38 tempo=0;

39 elseif ier > (iem*1.01)

40 Wi=Wim;

41 elseif tempo > 10000

42 iem=ier;

43 Wi=Wim*0.9995;

44 tempo=0;

45 end

46 end

47 else

48 iep=iep+ies;

49 end

50 setor=floor(2*teta/d);

51 for ii=(setor+1):(setor+2)

52 tetap = (ii-1)*d/2;

53 tetat=teta-tetap;

54 if ii <= NB

55 i = ii;

56 else

57 i = 1;

58 end

59 if (tetat <= 0)

60 Bi=1+(2*tetat/d);

61 else

62 Bi=1-(2*tetat/d);

63 end

64 for j=1:2

65 NN(j) = NN(j) + (Bi*Wi(i,j));

66 Wi(i,j)=Wi(i,j)+(eta*ie(j)*Bi);

67 end

68 end

69 for j=1:2

70 NN(j) = NN(j) + (Kp*ie(j));

71 if NN(j) >= 1

72 NN(j)=1;
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73 elseif NN(j) <= -1

74 NN(j)=-1;

75 end

76 end

77 Vd5s=NN(1);

78 Vq5s=NN(2);

79 tetaa=teta;

80 end
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APÊNDICE C – Fotos do Painel de Teste

Figura 50 – Foto da bancada de teste

Figura 51 – Conjunto de motores
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Figura 52 – Computador de controle

Figura 53 – Visão externa do painel
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Figura 54 – Visão interna do painel

Figura 55 – Detalhe do sistema de acionamento
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