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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 harmoénicos de corrente presentes no plano dg¢® do motor de inducdo hexafasico
assimétrico, causados por nao idealidades presentes no inversor de poténcia ou no motor.
Inicialmente, é obtido o modelo da maquina de inducao hexafasico assimétrico com rotor
gaiola de esquilo nos sistemas de referéncia natural (abc-ryz), estaciondrio estatérico-
rotérico (af-mn) e sincrono (dg), no qual o rotor gaiola é modelado por um equivalente
com enrolamento concentrado, cujo nimero de fases m, depende do niimero de barras m,.
Sendo analisada, ainda, a influéncia do niimero de barras do rotor e de sua inclinacao sobre
as fungoes de enrolamento do rotor e, consequentemente, sobre as indutancias mutuas
entre as fases do rotor, e entre o estator e o rotor. Na sequéncia, no desenvolvimento
do controle é apresentado um sistema de controle vetorial de velocidade por orientacao
indireta de campo do rotor, e a partir do reconhecimento das vantagens e limitacoes das
Artificial Neural Networks e de seus processos de treinamento para aplicacoes em sistemas
de controle, é proposto um controle adaptativo baseado na B-spline Neural Network,
para reduzir as correntes do motor no plano dg®, sendo analisados aspectos praticos da
implementacao do controlador neural e de seu processo de treinamento. Resultados de
simulacao digital e testes experimentais sao apresentados para demonstrar a viabilidade

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

Palavras-chaves: Motor de Inducao Hexafdsico Assimétrico; Funcao 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 dg® 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-zyz),
in the stationary coordinates (a5-mn) and in the synchronous coordinates (dq), wherein
the cage rotor is modeled by an equivalent of concentrated winding, whose number of m,.
phases depends on the number of m; 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 dg®® 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 Introducao

Historicamente o niimero de fases das maquinas elétricas era limitado pelo niimero
de fases da rede elétrica (monofasico ou trifdsico). Entretanto, o desenvolvimento dos
dispositivos de eletronica de poténcia e dos processadores digitais teve forte impacto na
operacao e estrutura dos inversores de frequéncia e na aplicagao das técnicas de controle
até entao utilizadas, permitindo o uso de técnicas avancadas e de alto desempenho. Desse
modo, o nimero de fases das maquinas elétricas deixou de ser limitado pelo nimero de

fases da rede elétrica.

Por outro lado, motivada pelo mercado e pelos interesses comerciais e de reducao
de custos, que permitem a fabricacao em grande escala dos motores, a industria privilegiou
a fabricacao de maquinas elétricas monofasicas ou trifasicas. No entanto, em aplicagoes de
alta poténcia ou de alta corrente, para se adequarem os limites das chaves eletronicas de
poténcia, as maquinas elétricas e seus inversores podem ser produzidas com um numero
maior de fases, como ilustrado na figura 1, reduzindo assim a poténcia e a corrente por

fase, sem a necessidade de aumentar a tensao de alimentacao.

Figura 1 — Motor de indugao multifasico.

As maquinas elétricas cujo o nimero de fases é maior que trés sao chamadas
maquinas multifasicas, e quando comparadas as maquinas trifasicas, trabalham com
poténcia e corrente menores por fase, dispensando, portanto, o uso de chaves
eletronicas em paralelo [1]. Adicionalmente, apresentam uma maior confiabilidade, pois
diferentemente dos trifasicos que ao perderem uma fase tornam-se monofésicos, os
multifasicos mantém a capacidade de partida ao perderem uma ou mais fases, embora

funcionem com reducao proporcional de sua poténcia [2, 3, 4, 5] e com desbalanceamento
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[6, 7]. Outras vantagens do uso dos motores multifisicos em acionamentos de grande
poténcia sao a redugdo do conteido harménico espacial da for¢a magnetomotriz (fmm)
de entreferro e, consequentemente, a diminuicao das perdas Joule no rotor, bem como a

redugao da amplitude das oscilagoes do torque.

Conclui-se, entao, que as maquinas elétricas de alta poténcia e alta corrente sao
as principais aplicagdes para os motores multifasicos, sendo os sistemas de transporte o
de maior potencial, tais como locomotivas, veiculos elétricos ou hibridos, propulsao naval

e aeronautica.

Entre os motores de indugao multifasicos, o hexafasico assimétrico ou double-star
induction motor (DSIM) é o mais estudado, porque sendo o seu nimero de fases multiplo
de trés, seu estator pode ser facilmente rebobinado para dois conjuntos trifasicos separados
espacialmente entre si de 7/6 radianos elétricos, como ilustrado pelas figuras 2(a) e 2(b),
no qual sdo bobinados dois sistemas trifasicos defasados espacialmente de 7/6 radianos
elétricos, mantendo o mesmo passo das bobinas [8]. No caso dos motores multifisicos
simétricos, como é o caso, por exemplo, do pentafésico, figura 2(c), um novo projeto do
pacote magnético do estator é necessario, o que significa mudar processos produtivos ja
implantados, aumentando investimentos e custos. A representacao dos enrolamentos das

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

1 2 3 10 11 12

ipipipinipipipinipipipiph
(a) Motor trifsico

5 6 7 8

1 2 3 10 11 12

ipinigipinipininigiginigs

(b) Motor hexafdsico assimétrico

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

el U= l=Ualfeolde L=l

(¢) Motor Pentafésico

Figura 2 — Distribuicao da fases com passo pleno.

Do ponto de vista econdomico, o motor hexafasico assimétrico exige poucas
mudancas no processo produtivo, exigindo apenas o rebobinamento dos enrolamentos
do estator. Além disso, o acionamento do motor hexafasico pode ser feito a partir de
dois modulos de inversores trifasicos, conforme a figura 4 ilustra, dispositivos amplamente

produzidos pela industria eletronica.
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Figura 3 — Fases representadas por solenoides equivalentes.
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Figura 4 — Conexao entre o motor hexafésico com 2 inversores trifasicos.

1.1 Revisdo bibliografica

Os enrolamentos do estator dos motores multifasicos, cujo o nimero de fases é
impar, tém suas bobinas distribuidas de forma simétrica nas ranhuras, sendo que o angulo
elétrico entre as fases deve ser de 27 /m, radianos elétricos, onde mg é o niimero de fases do
estator. Entretanto, se o niimero de fases for par, as fases devem ser distribuidas de forma
assimétrica, com o dngulo espacial entre as fases de 7/mg radianos elétricos, evitando,

dessa forma, redundéncias entre as fases opostas [9, 10, 11, 12, 13].
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Para o motor hexafasico composto por dois conjuntos trifasicos, obtém-se uma
maior reducao na pulsacao do torque, no caso de os dois conjuntos serem espacialmente
deslocados entre si de 7/6 radianos elétricos, embora ocorra o surgimento de harménicos
da corrente de fase, quando alimentado por inversor fonte de tensao de onda quadrada
9, 14, 15], ou 0 aumento do contetido harménico total, quando alimentado com modulagao
por largura de pulso senoidal, ou pulse width modulation (PWM) [16]. Com o objetivo
de reduzir esses harmonicos, em [17, 18] é testado um filtro seletivo para os harmonicos

utilizando um estator hexafdsico externo rebobinado.

Em [19] é desenvolvido, através da abordagem de componentes simétricos, o
circuito equivalente para o motor multifasico com m-n fases (estator-rotor), e uma
transformagao do motor multifasico para os sistemas de coordenadas estacionarias (af3) e
sincronos (dq) é apresentada em [20], sendo os efeitos do acoplamento entre os harmonicos
temporais da corrente e os harmoénicos espaciais da fmm de entreferro analisados em
21, 22].

Em [23, 24], mostra-se que os harménicos impares de ordem menor que o nimero
de fases do estator — denominados harmonicos de baixa ordem — da corrente de estator
e da fmm espacial sao mutuamemte desacoplados. Deste modo, para o motor alimentado
por corrente senoidal, quanto maior for o nimero de fases do motor, maior serd a redugao
do contetdo harmoénico espacial da fmm, reduzindo o torque oscilatério e as perdas Joule
causadas no rotor pelos harmonicos. O aumento do nimero de fases também reduz os
harmonicos de corrente de ordem elevada presentes no barramento do inversor, que sao
particularmente importantes em aplicagoes de acionamentos com bateria [25], pois eles
estao relacionados diretamente com a vida 1til dessas, como sdo os casos dos veiculos
elétricos ou hibridos. Em [26], é demonstrado que o aumento do nimero de fases, além de
reduzir a pulsacao do torque, também leva a uma significativa reducao das perdas Joule

no estator.

Sob o ponto de vista de controle, o aumento do niimero 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 hexafdsico assimétrico o nimero potencial
de vetores-base é igual a 25 = 64, dos quais 4 sao nulos, 12 sdo redundantes, restando,
portanto, 48 vetores tteis, inscritos em 4 poligonos de 12 lados, conforme figura 5(a).
Adicionalmente, é proposta uma técnica de modulacao 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 tensao ¢ obtido a partir da modulacao dos 2 vetores-
base adjacentes — figura 5(b) —, porém apesar da trajetéria circular do vetor resultante,
a tensao de fase apresenta, além da componente fundamental, os harmonicos de 52 e 72

ordem, resultando no aumento do contetido harmonico da corrente de fase.

Devido ao desacoplamento da componente fundamental e dos harmonicos espaciais
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36 37

(a) 48 vetores base tteis (b) 12 vetores base de maior amplitude

Figura 5 — Vetores-base do motor hexafésico assimétrico.

e temporais de baixa ordem, em [28] é proposta uma transformagao para o motor
hexafisico assimétrico, na qual as seis variaveis de fase, no referencial natural, sao
mapeadas em trés planos linearmente independentes, simplificando dessa maneira, o

modelo do motor e o projeto do sistema de controle:

e Plano a;-f relativo a componente fundamental e aos harmonicos de ordem 12k +1,
onde k € N

e Plano 0;1-0, relativo ao 32 harmonico e aos harmoénicos de ordem 12k +3, onde k € N

e Plano z1-25 relativo ao 5° harmonico e aos harmoénicos de ordem 6k 41, onde k£ € N

e k ¢ impar

A generalizacao dessa transformacgao para os motores multifasicos simétricos com

nimero de fases impar é apresentada em [24, 29].

Para reduzir os harmonicos gerados pelo conversor de poténcia, 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 tensao ¢ obtido a partir da modulagao dos 4 vetores
base adjacentes, plano -1, conforme a figura 6(a) ilustra, de modo que o vetor resultante
seja simultaneamente nulo no plano z;-zy — figura 6(b). Resultados de simulagao e testes
experimentais em regime permanente comparando esta técnica com a anterior, comprovam
a reducao significativa do conteiido harmonico na tensao e na corrente de fase, porém com

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

do PWM.

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

para cada setor, a matriz desenvolvida em [28] é invertida off-line e seus pardmetros sao
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Figura 6 — SVPWM do motor hexafasico assimétrico.

armazenados em tabelas, reduzindo o custo computacional durante a execucao on-line do
controle, e em [31] é desenvolvida uma nova técnica de SVPWM com modulagao continua
e com 24 vetores base, resultados de simulacao e testes experimentais demonstram a

reducao no conteido harmoénico da corrente de fase.

Uma discussao sobre as diversas técnicas de SVPWM para o motor hexaféasico
assimétrico é apresentada em [32], concluindo que o SVPWM proposto em [28] apresenta
o menor conteido harménico, embora com um maior custo computacional. Em [33, 34] é
realizada uma comparacgao entre diversas técnicas de SVPWM com modulacao continua e
descontinua, analisando a influéncia destas modulagoes nos harmonicos da corrente de fase
do estator. Em [35, 36, 37], sdo discutidas as vantagens de simplicidade de implementagcao
da técnica de PWM senoidal para motores multifasicos, destacando o SVPWM que exige
maior esfor¢co computacional. Em [38], é apresentada uma abordagem de decomposi¢ao
do sistema hexafasico em trés bases ortogonais para implementagdo do PWM senoidal
com baixo custo computacional. Também sao desenvolvidas técnicas de SVPWM para os

motores multifisicos com cinco, sete, nove e quinze fases, respectivamente em [39], [40], [35]
e [41].

Apesar de as maquinas multifiasicas possuirem a propriedade de manter seu
funcionamento mesmo com a perda de uma ou mais fases, isto leva a uma alimentacao
desbalanceada com elevada pulsacao no torque, que pode comprometer ou mesmo
inviabilizar seu funcionamento. Na busca de uma solugao para este problema, em [6, 7]
¢ desenvolvida uma técnica de acionamento para o SVPWM para o motor hexafésico
assimétrico com alimentacao desbalanceada, capaz de eliminar a pulsacao 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 operagao
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desbalanceada do motor pentafasico.

Nos artigos [43, 44, 45, 46, 47, 48] sdao desenvolvidas diferentes estratégias para
o controle vetorial de um motor hexafasico assimétrico, com distribuicao senoidal dos
enrolamentos do estator, descrevendo o motor nos referenciais sincrono e estacionario. Pelo
menos dois controladores Pls sao necessarios para controlar a componente fundamental
da corrente de estator e, outros dois para eliminar o 52 harmonico. Simulacoes e testes

experimentais validam as propostas.

Em [49] é desenvolvido um modelo do motor hexafdsico assimétrico com
desbalanceamento entre os dois estatores trifasicos, onde é analisado o efeito da
variacao da amplitude e da fase da tensao de alimentacdo do motor. Esta analise é
aprofundada em [50], no qual sdo discutidos os diversos tipos de desbalanceamento que
podem ocorrer no inversor e no motor hexafasico assimétrico, demonstrando que estes
desbalancamentos podem gerar correntes de 52 harmonico de sequéncia positiva, negativa
ou pulsantes, sendo necessarios dois pares de controladores PI, um sincrono e outro
antissincrono, 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
hexafasico assimétrico com distribuicdo senoidal dos enrolamentos do estator sao: 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 harmonicos espaciais e
temporais de baixa ordem também permite nos motores com enrolamento concentrado,
a inser¢do de harmonicos na corrente de estator, estabelecendo uma fmm girante de
distribuicao 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 inje¢ao do 32 harmonico da corrente em um
motor hexafésico assimétrico com enrolamento concentrado e com a conexao do neutro do
motor no ponto médio da tensdao do barramento, permite aumentar o torque desenvolvido
em até 40%, em relacao aquele obtido com o mesmo valor maximo de fluxo magnético da
maquina trifasica original [63]. Em [64, 65, 66], sdo apresentadas diferentes propostas de
controle vetorial para o acionamento do motor de indugao pentafdsico, no qual também

¢é controlado o 32 harmonico 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 inser¢ao
dos harménicos de baixa ordem da corrente (componente fundamental, 32, 52, 72 e
9° harménicos), onde a razao entre a amplitude da componente fundamental e a de
seus harmonicos é determinada por um processo de otimizacao realizado off-line, sendo

necessario um par de Pls para controlar cada harmonico de baixa ordem da corrente
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considerado no projeto, resultados de simulacao e testes experimentais com o motor
operando em regime permanente mostram o bom desempenho desta estratégia. Devido a
complexidade de implementar um sistema de controle para todos os harmonicos de baixa
ordem de um motor de onze fases, em [70] é adotado um controle com a inje¢ao apenas
do 32 harmonico, sendo que as simulagoes e testes experimentais realizados mostram a
efetividade do controlador. Em [71] é feita uma comparacao entre o controle com a insergao
de harmonicos da corrente e o acionamento de tensdao com onda quadrada. Apesar da
distor¢do da corrente gerada, devido a forma de onda quadrada da tensao, ambos os
sistemas obtém 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 harmoénicos espaciais e temporais de baixa
ordem e a possibilidade do uso destes harmoénicos para gerar torque, o motor multifasico
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 indugdo multifdsico em
funcao do nimero de fases m, do estator e do nimero de barras m, para o rotor gaiola
de esquilo, sendo este modelo de enrolamento concentrado validado por simulagao digital
de um motor de inducao trifasico. Em [73], sdo apresentados resultados experimentais
mostrando o desempenho superior do motor pentafasico com enrolamentos concentrados

em relacao ao trifasico com enrolamento distribuido.

Em [8, 10, 11, 74, 75], é ainda desenvolvido um estudo da influéncia do passo
do enrolamento sobre sua indutancia de dispersao, concluindo que com o passo de 2/3
obtém-se a menor indutdncia de dispersao para o 32 harménico e com o passo de 5/6,
a menor indutancia de dispersao para o 52 e 72 harmonicos. Por sua vez, com o passo
pleno obtém-se o maior valor da indutancia de dispersao para todos os harmonicos. Assim
mesmo para os sistema de controle sem o uso da inser¢ao de harmonicos de corrente, ainda
¢é recomendado o uso de enrolamentos com passo pleno, pois o valor mais elevado da

indutancia de dispersao ira limitar harmoénicos de corrente nao desejados nestes sistemas.

As indutancias de bobinas alojadas em ranhuras nao inclinadas podem ser
calculadas de modo analitico através da integracdo da fungdo de enrolamento [72, 76,
77], sendo que uma generalizacao deste método para bobinas inclinadas é proposta
em [78, 79]. No caso do motor de inducdo pentafdsico e rotor gaiola com barras
inclinadas, uma comparacao entre os parametros obtidos através de calculos analiticos,
método de elementos finitos e ensaios experimentais sdo apesentadados em [80, 81],
mostrando uma boa equivaléncia entre os métodos, embora a indutancia de dispersao e a
resisténcia das barras, bem como a resisténcia dos anéis do rotor, nao sao determinadas
experimentalmente, embora o procedimento de ensaio e calculo dos parametros nao seja

explicitados.

Em [29, 82|, sdo desenvolvidos dois métodos de ensaios especificos para a
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determinacao de pardmetros dos motores multifasicos de enrolamento distribuido,
admitindo que o torque desenvolvido é devido a componente fundamental. Testes
experimentais com dois motores pentafasicos foram realizados, mostrando uma boa

equivaléncia entre os dois métodos propostos.

No caso de enrolamentos com distribuicao aproximadamente senoidal e com rotor
gaiola de esquilo, a consideragao geralmente adotada para o modelamento de motores ¢ a
de que o niimero de fases do rotor é igual ao niimero de fases do estator. Entretando, esta
hipétese nao é valida para os motores que contém harmonicos espaciais de fmm [20, 21, 22].
Assim, os modelos para motores multifasicos de enrolamentos concentrados desenvolvidos
na literatura [72, 77, 81, 83|, consideram em geral, o rotor composto por m, fases, onde
m, ¢ o nimero 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.

anéis barras

Figura 7 — Modelo do rotor gaiola de esquilo com m,. fases.

Este modelo, apesar de ser mais proximo do sistema fisico, estabelece conexao
elétrica entre malhas adjacentes — como mostrado na figura 7, tornando nao diagonais as
matrizes de resisténcia e de indutancia de dispersao do rotor, pois a barra comum de duas
malhas é percorrida pelas correntes das malhas em questao, o que dificulta a determinacao
experimental dos parametros do modelo no referencial natural, mediante os testes padrao
de rotor bloqueado e ensaio a vazio. Ademais nestes testes, somente é obtido o valor de
uma resisténcia e de uma indutancia de dispersao, sendo dificil distinguir os valores das

parcelas destes pardmetros relativas aos anéis e as barras. Nas matrizes das equagoes (1.1)
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e (1.2), os elementos associados a conexao elétrica sdo marcados com uma barra inferior.

2Ly+ Ly)  —L 0 0 —Ly
~L, 2Ly+L) —L
0 —L 2(Ly + L,
Loo | =L Aot ld (1)
0 0 0 <o 2(Ly+ Ly) — Ly
| =Ly 0 0 =Ly 2(Ly + La) |
2(ry+1a) =1y 0 0 —rp |
-1 2(rp +14) -7 0
0 —r 2(ry + 74 0
. L 20t o)
0 0 0 cee 2(7”1, + T’a) —Tp
A 0 0 e =y 2(mp 1) |

1.2 Motivacao do trabalho

Como se verifica na revisao bibliografica apresentada, os parametros dos motores
multifasicos com harmoénicos espaciais na fmm de entreferro, geralmente sao obtidos
através de calculos analiticos ou por método de elementos finitos. Por outro lado,
0s ensaios experimentais propostos para a obtencao dos parametros de motores
multifasicos consideram distribuicao da fmm de entreferro perfeitamente senoidal e, desta
forma, somente a componente fundamental é considerada, sendo que nas maquinas de
enrolamento concentrado o torque também pode ser desenvolvido por seus harmonicos

espaciais.

A influéncia do nimero de fases do rotor sobre a amplitude dos harmonicos do
fluxo concatenado entre o estator e o rotor, ainda é pouco abordada na literatura, porém
sua influéncia é tao importante quanto o nimero de fases do estator. O mesmo acontece
com os sistemas de controle adaptativos que objetivam limitar/controlar os harménicos

de corrente do motor.

O objetivo deste trabalho é desenvolver um sistema de controle e acionamento
para o motor de indugao hexafasico assimétrico, que seja capaz de controlar a velocidade
mediante o ajuste da componente fundamental da corrente de estator, bem como reduzir o
valor dos harménicos da corrente de estator do plano dg¢®. Deste modo, é desenvolvido um
modelo matemético no referencial natural (abec-zyz), no qual os enrolamentos de estator
sao de passo pleno, nao importando se sdo concentrados ou distribuidos. O rotor, por sua

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

No Capitulo 1 é feita uma revisao bibliografica sobre os modelos e controles

aplicados as maquinas de indugao multifasicas.

O Capitulo 2 trata do desenvolvimento de um modelo da méquina de inducao
hexafésico assimétrico e de rotor gaiola de esquilo, expresso nas referéncias natural (abc-

zyz), estaciondrio estatérico-rotorico (aff-mn) e sincrono (dq).

O desenvolvimento de uma proposta de controle vetorial de velocidade por
orientacao indireta de campo do rotor, e que adicionalmente, reduz os harmonicos
de corrente presentes no plano d¢® dos motores de inducdo hexafasico assimétrico, é

desenvolvido no Capitulo 3.

Os resultados de simulacao digital e testes experimentais sao apresentados no

Capitulo 4 e as sugestoes de novos estudos relativos ao tema deste trabalho, no Capitulo 5.
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2 Modelo do motor de inducao multifasico

Na obtencao do modelo matematico no referencial natural’ do motor de inducao
multifasico de my fases no estator e m, fases no rotor, conforme ¢ ilustrado na figura 1,

as seguintes hipdteses sao feitas:
e Saturacao magnética do ferro desprezivel
e Permeabilidade magnética do ferro infinita
e Entreferro uniforme
e Enrolamentos idénticos entre as fases do estator

e Rotor gaiola de esquilo simétrico

2.1 Modelo matematico no referencial natural

Cada fase do estator é composta por um enrolamento concentrado ou distribuido
e de passo pleno. Assim sendo, a indutancia de dispersao tem o maior valor possivel para
os harmonicos, e o rotor gaiola de esquilo com m,;, barras ¢ modelado por um equivalente

com m, fases com enrolamento concentrado e de passo «.., onde «,. é igual a 27 /my,.
As seguintes equagoes de tensao e fluxo do estator e do rotor sao definidas:

e equacgoes da Tensao

AW
Vs = Rglg + o (2.1)
dw,
V. =R, I+ o (2.2)
e equacgoes do Fluxo
U, = LI + Mg, (6,1, (2.3)
U, =L,I + M, (6,) I (2.4)
onde
Vs = [031 Vgg - vsmsr ¢é o vetor tensao do estator
I = {%1 lgg - z’smsr é o vetor corrente do estator
U, = {%1 gy Qﬁsmsr é o vetor fluxo do estator
V.= [UH Upg -+ - vrmr}t é o vetor tensao do rotor

L Entende-se por referencial natural, aquele em que o estator é modelado por m, fases e o rotor por

m, fases.
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t
I, = {z’rl lrg * - z’rmr} ¢é o vetor corrente do rotor

t
v, = [wrl Yo - z/;rmr} é o vetor fluxo do rotor
R = r ], € a matriz de resisténcia elétrica do estator
R, = r.1,,, é a matriz de resisténcia elétrica do rotor

Ls = L1, + Mg € a matriz de magnetizagao do estator

L, = L1, + M, é a matriz de magnetizacao do rotor

Mg, (0,) é a matriz de indutancia mitua entre estator-rotor

L., e L, sao as matrizes identidade de dimensoes mg X mg € m, X m,
rs € 1. 820 as resisténcias por fase do estator e do rotor

L e L, sao as indutancias de dispersao por fase do estator e rotor

w, e 0, sao a velocidade e a posicado do rotor em angulos elétricos

Substituindo as equages do fluxo (2.3) e (2.4), nas equagoes das tensoes (2.1)
e (2.2), obtém-se
dI

Vs = RSIS + LSE + Msr(9r>

dl, dM,.(6,)

% —+ w, d@r Ir (25)

dlg dMg,(6,)"

dI,
=R, I,+L.—+M —
Vr Rr r + r + sr(9r> dt + Wy d@r

I, 2.6
- (2.6)

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

T - 1_91; dMg,(0,.)

a8 (2.7)

onde p é o numero do polos do motor.

A equacao que descreve a velocidade do motor em funcao da carga é dada por

dw,,
J— =T, -1, 2.8
dt ! (2:8)

onde J é a inércia total das partes girantes referida ao eixo do motor, w,, = 2-w,/p é a

velocidade mecanica do eixo e 7; é torque da carga.

Para definicdo do modelo no referencial natural, na préxima secao sao calculados

analiticamente as indutancias para o motor hexafasico assimétrico.

2.1.1 Indutancias do motor hexafasico assimétrico

Dois conjuntos de bobinas trifasicas (abc e zyz), defasados espacialmente de /6
radianos elétricos — figura 3(b) — compoem o enrolamento de estator do motor de indugao
hexaféasico assimétrico [8, 9, 28], onde se observa que as fases a e z sdo ortogonais entre

si, 0 mesmo ocorrendo para os pares de fase 2-b e y-c.
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A disposicao 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 concéntrico de estator com 4 bobinas por fase e por par de polos, como
mostrado na figura 8(b), é equivente a enrolamentos distribuidos de 4 bobinas de passo

pleno.

(b) Enrolamento distribuido concéntrico

Figura 8 — Distribuicao da fase a do estator.

Visualiza-se na figura 9(a), o rotor gaiola de esquilo sem inclinagdo de suas
ranhuras, o qual geralmente ¢ modelado de modo que cada par de barras adjacentes
forme uma malha de corrente [72, 77, 81, 83], conforme figura 7, como ja explicado no final
da Revisao bibliografica. Desta forma, no referencial natural, este modelo gera conexdes
elétricas entre malhas, tornando nao diagonais as matrizes de indutancia de dispersao e

de resisténcia do rotor, segundo as equagoes (1.1) e (1.2), respectivamente.

Para eliminar estas conexoes 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 N, espiras curto-circuitada e isolada da proxima fase adjacente. Portanto,
cada barra, que era comum a duas malhas de corrente, é transformada em dois lados
que compoem o enrolamento de duas fases adjacentes eletricamente desconectadas [84],
conforme figura 9(c), que ilustra a distribuicao das fases do rotor equivalente por par de
polos. Deste modo, as matrizes resisténcia e indutancia de dispersao do rotor tornam-se

diagonais.

Desta forma, o rotor é modelado por um equivalente de m, fases com enrolamento
concentrado de passo igual ao angulo de ranhura a,. = 27/my, onde my é o nimero de
barras do rotor original. Esta abordagem simplifica a obtencdo dos parametros através

dos testes de rotor bloqueado e ensaio a vazio, e, por esta razao, 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 distribuicao das fases do rotor equivalente por par de polos, para o rotor com as barras

inclinadas de uma ranhura.

anéis barras anéis barras

/N SN
A VIFZRY AN '

1}171"-1 Imr I 1

12

(d) Distribuicio dos enrolamentos com

(c) Distribuigdo dos enrolamentos sem \&)
inclinagao

inclinagao
Figura 9 — Rotor gaiola de esquilo e a distribui¢ao dos enrolamentos nas ranhuras.
De acordo com [78], as induténcias mutuas entre quaisquer dois enrolamentos

podem ser calculadas a partir da integragao do produto das fung¢oes de enrolamento ao

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

/"LOT s l

Liy =" [ [0, 2,00m;6,, 2, 0)d=do (2.9)
g J—mJO

onde 7; e n; sao as fungoes de enrolamento das fases i e j, do estator ou do rotor, pg ¢ a

permeabilidade magnética do ar, [ é comprimento no sentido axial do niicleo magnético

do rotor, g é o comprimento do entreferro, 6, é a posicao relativa em angulo elétrico entre

a fase a do estator e a fase r; do rotor, z e 6 sdo as varidveis de integracao no sentido

axial e do angulo espacial.

Para bobinas nao inclinadas, devido ao fato de a fungao de enrolamento nao variar
ao longo do sentido axial (eixo z), o cdlculo da indutancia pode ser simplificada, obtendo-se

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

orl 7
Lij = Mg /_ﬂ 1i(0r, 0)n; (0, 0)db (2.10)
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2.1.2 Funcao de enrolamento

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

fase por unidade de corrente [77].

ni(0r, 2,0) = M (2.11)

1

Obtém-se assim uma superficie em funcao de 6, e dos eixos de coordenadas z e
0, que sao, respectivamente, as coordenadas no sentido axial e do angulo 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 funcao de enrolamento

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

: A z
e 1/

N/ A /
B .
_./E./ .) 8
- /2 0 /2 L
NS
2
(a) Enrolamento concentrado e passo pleno
Tat VuF
TN,
j i
Y,
/ Y w| A / is
/ ,”7 : Vi b
-TT ’;’ 0 T 0
7NS
—2N,

(b) Enrolamento distribuido

Figura 10 — Funcao de enrolamento da fase a do estator.

Como as fases do estator sdo admitidas idénticas, para se obter as fungoes de
enrolamento das demais fases, basta aplicar um deslocamento da func¢ao de enrolamento

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

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

do rotor, respectivamente sem e com inclinacao das ranhuras, para o caso do nimero
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de barras por par de polos m; seja impar, sendo o nimero de fases m, = my; e as
fases do rotor sao distribuidas de forma simétrica, com um angulo elétrico entre as fases
ay = 2m/m, radianos, como é visualizado nas figuras 12(a), 12(b) e 12(c), onde sdo
representados o rotor gaiola com 9 barras, os eixos magnéticos e seu equivalente com 9

fases, respectivamente.

i 4% i ‘/';
a, : / z a, |
N (1-51) L] (1=t
sl
K
— 0 > >
. L B i =
T2m v o @ ar
(a) Nimero de barras impar sem inclinagéo (b) Ntmero de barras impar com inclinacao
Trr & ] Ty A
N, | M E
/ / iy -Iy iy
0 b~ TU 5 0 >
i I a | 0
a, 2 @r
7Nr —N,
(¢) Ntmero de barras par sem inclinagao (d) Ntmero de barras par com inclinagao

Figura 11 — Fungao de enrolamento da fase r do rotor (6, = 0).

Entretanto, se o nimero de barras m; por par de polos do rotor for um nimero
par, devido a simetria do rotor, pode-se reduzir o nimero de fases pela metade, agrupando
as fases opostas, que estao sobre o mesmo eixo magnético e, portanto o fluxo magnético
resultante depende da excitagao dessas duas fases. Deste modo, pode-se admitir uma tinica
fase com 2N, espiras, de forma similar ao que é realizado para o enrolamento de estator

de méquinas de indugao multifasicas [9, 10, 13, 14].

As figuras 11(c) e 11(d) representam as fungoes de enrolamento do rotor, sem e com
inclinacao das ranhuras respectivamente, com um ntmero par de barras. Para o rotor de
10 e 12 barras — ver figuras 12(d) e 12(g) —, os respectivos eixos magnéticos sao mostrdos

nas figuras 12(e) e 12(h), respectivamente. Note que o nimero de fases é m, = m;/2.

No entanto, se m, for impar, as fases do rotor podem ser distribuidas de forma

simétrica, com um angulo elétrico entre as fases de oy = 2m/m, radianos, como ilustrado
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rs

------------------ - TS -
e E « frs i fu @
(b) 9 eixos magnéticos (c) 9 fases
Bt BY
ra | rs : fr2
fs ! ]
: rz i
e ; cp mmmmmmmmmmeeaonll . ->
H r; @ H a
Tz ; fﬁ'4 i
| |
rs o ifrs
(e) 5 eixos magnéticos (f) 5 fases

riz

(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 m,. for par, a distribuigao é assimétrica, com um angulo elétrico

entre as fases de ay = 7/m, radianos, como mostrado na figura 12(i).

Ressalta-se que, para o rotor com nimero par de barras, a forma de distribuicao
das fases do rotor nao ¢é tinica. Na figura 13 visualiza-se formas alternativas de distribuicao
das fases do rotor com 10 e 12 barras, ou seja, qualquer combinac¢ao que possua uma unica

fase em cada eixo magnético é uma solugao equivalente.

Como as fases do rotor também sao admitidas idénticas, para se obter as fungoes de

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

Figura 13 — Distribuicao alternativa das fases do rotor com ntimero par de barras.

da fase r; para o respectivo eixo magnético da fase desejada.
As equacoes das fungoes de enrolamento sdo definidas por:

e Fase a do estator com enrolamento concentrado

N, T T
5 se (——<¢9<—)

Ton = 2 2 (2.12)
N, T
——  se (—7?<0<——) ou <§<9<7T>
e Fase a do estator com enrolamento distribuido
I I
2N, -— << —
o < 24 =T 24)
117 I 9 117
N, —— << —— — <0< —
| Se< 04 =T 24> o (24< <24>
137 117 117 137
sa = - — - — — 2.13
" 0 Se< oy <0< 24)0u<24 <0< 24) (2.13)
157 137 137 157
N se (=57 <0<-57) o (Gr<o<57)
157 157
—2N, 0 < ——— 0> —
e (0<—57) o (0> 5)
onde N, é o nimero de espiras por enrolamento do estator.
e Fase m do rotor sem inclinagdo e niimero impar de barras (6, = 0)
Nr(l—%) se <—%<0<%>
T T (2.14)

Q. Q. QO
—N,— — —— —
ror se< <0< 2>ou<2<9<7r)
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e Fase m do rotor sem inclinagdo e nimero par de barras (6, = 0)
a a
N, - <h< —’")
* ( 2 2
a, a, a, a,
= — — —— — - — 2.1
M1 0 se( 7r+2<(9< 2)ou (2<9<7T 2) (2.15)
—N, se (—7r<(9<—7r+%) ou (W—%<9<7‘(’)
e Fase 7 do rotor com inclina¢ao e nimero impar de barras (6, = 0)
Q, l
N.(1—=—) se (—(xr<9<0) e (O<z< —9+l>
2w Q.
. l
=19 N.(1-— a_) se (O <f< ar) e (—9 <z < l) (2.16)
27 Q.
—Nr% caso contrario
2m
e Fase 7 do rotor com inclinagao e nimero par de barras (6, = 0)
l
N, se (—(xr<¢9<0) e (O<z<—9+l)
o
[
N, se (O<9<ar)e(—9<z<l>
a?"
_ [
=19 =N, se (W—ar<0<7r) e (0<z<—0—|—l> (2.17)
aT’
l
—N, se <—7T<0<04T—7T> e (—0<z<l)
Ay
0 caso contrario

onde N, é o numero de espiras por fase do rotor equivalente.

Observa-se nas figuras 10 e 11, que as fungoes de enrolamento sao representadas

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

Note também, nas figuras 11(a) e 11(b), para o rotor com nimero de barras impar,
que devido ao fato do niimero de espiras por fase do rotor NV, e do nimero de fases m, ser
0 mesmo para o rotor sem e com inclinacao das ranhuras, os valores maximo e minimo
das funcoes de enrolamento sao iguais para ambos, sendo que o mesmo também ocorre
para o rotor com numero de barras par, figuras 11(c) e 11(d), ou seja, a inclinagao das

ranhuras do rotor nao afeta os valores maximo e minimo da sua funcao de enrolamento.

2.1.3 Indutancias mutuas entre as fases do estator

e Enrolamento concentrado

Integrando através da equacao (2.9), o quadrado da funcao de enrolamento da

fase a do estator para enrolamento concentrado, equacao (2.12), obtém-se a indutancia
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de magnetizacao de fase L,,s, dada por

ol NZm

Ly = 2.18
5 (218)

Integrando o produto da fungdo de enrolamento da fase a do estator, com a funcao
de enrolamento das demais fases do estator, obtém-se as indutancias mituas entre as fases

do estator, dadas por
L= 2Tt L= 3l Loy =l L= —3lnsi Le=0  (219)
Observar que devido ao fato das fases a e z serem ortogonais sua indutancia mutua
é zero. Usando a simetria entre as fases do estator pode-se construir a matriz de indutancia
mutua do estator
1 2/3 —1/3 —2/3 —-1/3 0 |
2/3 1 0o -1/3 —2/3 —-1/3
M. — L, -1/3 0 1 2/3 —1/3 —=2/3 (2.20)
—-2/3 —-1/3 2/3 1 0o -1/3
-1/3 =2/3 —-1/3 0 1 2/3
o -1/3 -2/3 —-1/3 2/3 1

e Enrolamento distribuido

Devido a maior complexidade da funcao de enrolamento da fase do estator
para um enrolamento distribuido, sua indutancia de magnetizacao L,,s pode ser obtida
numericamente através da equacao (2.9). Assim, para o caso da distribui¢do senoidal da

fmm, conforme [28, 74, 75], as induténcias mutuas entre as fases do estator sao dadas por

1 1
Lax = ?Lms; Lab = _aLms; Lay = _gl/msa Lac = _aLmsa Laz =0 (221)

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

indutancia mutua do estator

1 V3/2  —1/2 —V/3/2 —1/2 0
V3/2 1 0 —1/2 —V3/2 —1/2
B —1/2 0 1 V3/2  —1/2  —/3)2
Mes = Lime V32 —1/2 V3)2 1 0 —1/2 (2.22)

-1/2  —V3/2 —1/2 0 1 V3/2

0 ~1/2  —V/3/2 —1/2  /3)2 1

Note que as indutancias de magnetizacao entre as fase do estator sao diferentes

para as fungoes de enrolamento concentrado e com distribuicao senoidal.
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2.1.4 Indutancias mutuas entre as fases do rotor

Integrando através da equacdo (2.9), o quadrado da fungao de enrolamento da
fase r; do rotor equivalente sem inclinagdo das ranhuras, equagoes (2.14) ou (2.15), e
integrando o produto entre fungoes de enrolamento das demais fase do rotor equivalente,
obtém-se respectivamente, a indutancia de magnetizagdo de fase do rotor L, e a
indutancia mutua entre as fases do rotor L,,. E através da simetria entre as fases do

rotor pode-se construir a matriz de indutancia mutua do rotor M.

¢ Rotor com niimero impar de barras

ol N} r
po =M By, (2.23)
g 2m
olr N7l r
Lo, = _HolT iV, _aiLzW (2.24)
21g (27 — a,)
1 _krl _krl _krl _krl_
_krl 1 _krl _krl _krl
—ky —k, 1 -k —k,
M,y = Ly, 1 1 . . 1 1 (2.25)
_krl _krl _krl 1 _krl
_krl _krl _krl _krl 1 1
onde
o
kqp=—"—— 2.26
T er—a) (2.26)
e Rotor com niimero par de barras
olr N?
e = Lol o, (2.27)
g
L. =0 (2.28)
o -
0
001 ---00
M,, = Lfnr S . (2'29)

0

Para o rotor com ntimero impar de fases, a dimensao da matriz de indutancia

mutua M,, é m, X my e para o rotor com numero par de fases, como o nimero de fases
. . : - . . o , , My My,
foi reduzida pela metade, a dimensao da matriz de indutancia mitua M., é o X 3
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Aplicando os mesmos calculos para o rotor equivalente com inclinacao das
ranhuras, equagoes (2.16) ou (2.17), obtém-se as mesmas indutdncias de magnetizacao e
as mesmas indutancias mituas entre as fases do rotor, calculadas para rotor sem inclinacao
das ranhuras, ou seja, a inclinacgdo das ranhuras do rotor nao afeta sua indutancia

magnetizagdo e a mutua entre suas fases.

2.1.5 Indutancias mutuas estator e rotor

e Estator com enrolamento concentrado e rotor com niimero da barras

impar

Substituindo em (2.9) as fungdes de enrolamento da fase a do estator e do
rotor, dadas por (2.12) e (2.14), respectivamente, e efetuando a integral indicada na
equacao resultante, obtém-se a funcao da indutancia mitua entre estator e rotor, dada
matematicamente pela equacdo (2.31), e ilustrada na figura 14(a), para o rotor sem

inclinacao das ranhuras e com ntimero da barras impar.

No caso do rotor de ranhuras inclinadas, a obtencao entre estator e rotor é analoga
ao caso sem inclinacao. Deste modo, utilizando a equacdo (2.16), ao invés da (2.14),
obtém-se a equacao (2.33), ilustrada na figura 14(b). Com um procedimento anélogo a

obteng¢ao

E integrando o produto da funcao de enrolamento da fase a do estator com
enrolamento concentrado, com a fase m; do rotor, equacao (2.16), obtém-se a funcao
da induténcia mutua entre estator e rotor, figura 14(b), equagoes (2.32) e (2.33), para o

rotor com inclina¢ao das ranhuras e com niimero da barras impar.

Observa-se nas figuras 14(a) e 14(b) que o valor maximo da indutdncia mutua
entre estator e rotor nao é alterado pela inclinacao das ranhuras do rotor, mas existe
uma grande influéncia da inclinacao das ranhuras sobre a forma de onda desta funcao,
enquanto a variacao da indutancia para o rotor sem inclinacao das ranhuras é linear ao
longo do a., para o rotor com inclinagao das ranhuras a variagao ¢ quadratica ao longo de
2a,., fato que reduz sensivelmente o conteiido harmonico do fluxo de entreferro acoplado

entre estator e rotor.
o Rotor sem inclinagdo das ranhuras

I folT Ny Ny,

2.30
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-L, se—m <0, < #

Lp - — &T' —T + afr

— (26, —_— << —

aT( +7)  se 5 5
Lsr(er) = Lp se HTT‘FOZT < Gr < A (231)

L - Gy r
—a—f(QQT—W) se 2a <0, W—;a
L, “o ™+ 0 <
2
o Rotor com inclinac¢do das ranhuras
ol NsNr r
29
—L, se—7r<9T<—7r—%
L 2 Q, s
a—§[93+9r(7r+2ar)+z+ozr7r] se—7r—7<¢9r<—§
2
Q—g[—93+9r(ﬂ—2&r)+%—(xm] Se_g<9T<_7T+%
Q, a,
Ly(0,) =% L, se — 7+ 5 < 0, <m— 5 (2.33)
L 2 .
(X—g[—03+0,~(7r—2ar)—%+ar7r] se W—%<0T<g
L 2 .
a—g[@?—er(w+2aT)+%+ar7r] se g<0r<w+%
o,

—Ly se 7r+7<(9r<7r

e Estator com enrolamento concentrado e rotor com niimero de barras

par

O rotor com niimero de barras par apresenta as mesmas formas de onda da funcao
de indutincia mutua entre estator e rotor, figuras 14(a) e 14(b), respectivamente para
o rotor sem e com inclinacdo de suas ranhuras, obtendo as mesmas equagoes para a
induténcia mutua entre estator e rotor, equagoes (2.30), (2.31), (2.32) e (2.33), porém
seu valor maximo é o dobro, pois é admitido possuir o dobro de espiras em relacao ao

rotor com numero de barras impar.
e Estator com enrolamento distribuido

Para o estator com enrolamento distribuido, novamente, devido a maior
complexidade de sua funcao de enrolamento, a fun¢ao de indutancia mitua pode ser obtida
por integracao numérica. Desse modo, para o caso de o rotor ser de barras inclinadas, a
forma de onda da funcdo de indutancia mutua estator/rotor é praticamente senoidal,

como mostrado na figura 14(c).



Capitulo 2. Modelo do motor de indugcdo multifdsico

44

L (6))

[—
oy
1 1 L 1

-Tt

-2 /3 -nt/3 0 n/3

(a) Estator com enrolamento concentrado e rotor sem inclinacao
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2mn/3 mn
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(b) Estator com enrolamento concentrado e rotor com inclinagao

1 1 1 1 |

-2m/3 -n/3 0 n/3

(c) Estator com enrolamento distribuido e rotor com inclinagao

Figura 14 — Indutancia mutua estator-rotor.

2n/3 i

Em todos os casos analisados nesta subsec¢ao, dado que a func¢ao de enrolamento

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

no espago, sendo o mesmo valido para o rotor, a funcao das indutancias mituas
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estator/rotor apresentam a mesma forma de onda mostrada na figura 14. Entao,

aplicando o deslocamento espacial adequado, obtém-se a matriz

Lsr(er) Lsr(er + ar) Lsr(er + 2047“) e Lsr(er + (mr - ]-)ar)
Lsr(or - g) Lsr(er + Qp %) LST(GT + 2ar g) : LST(GT + (mr 1)047“ - %)
M (9 )_ LST(9T72'TT() Lsr(9r+a7"*2?ﬂ-) LST(9T+204T72_7T) Lsr(or“i’(mr*]-)ar*%r)
SrAYT us us ™ ™
Lsr(or - %) Lsr(er + Qp — %) Lsr(or + 2047“ - %) Lsr(or + (mr - 1)047“ - %)
Lsr(or - 4%) Lsr(er + Qp — 4%) Lsr(or + 2047“ - 4%) Lsr(or + (mr - 1)047“ - 4%)
| Lo (0, — 32) Lo (0r + ar — 32) Ly (0, + 20, — 2F) L (07 + (mr — 1o — ) |
(2.34)

2.2 Modelo matematico no referencial estacionario

Para representar o modelo do motor hexafasico no referencial estacionario
estatérico (af) é necessaria a obtengdo de 3 planos mutuamente desacoplados,
denominados af®, af® e aB®. O expoente da cada um desses planos refere-se ao

primeiro harmoénico mapeado pelo plano, isto é, 12, 32 e 52, respectivamente.

A descricao de cada um desses planos é a seguinte:

e plano a3 relativo & componente fundamental e aos harmonicos de ordem 12k + 1,

onde k € N
e plano a8® relativo ao 32 harménico e aos harménicos de ordem 12k+3, onde k € N
e plano a3® relativo ao 52 harménico e aos harménicos de ordem 6k=+1, onde k € N

e k é impar

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

transformacao T, de dimensao 6 x 6 é dada por

[ cos(0)  cos(m/6)  cos(2m/3)  cos(5w/6)  cos(4m/3)  cos(3m/2) |
sin(0)  sin(7/6)  sin(27/3)  sin(b7/6)  sin(47/3)  sin(37/2)

T. — k. cos(3.0) cos(3.7/6) cos(3.2m/3) cos(3.5m/6) cos(3.47/3) cos(3.37/2)
sin(3.0) sin(3.7/6) sin(3.27/3) sin(3.57/6) sin(3.47/3) sin(3.37/2)
cos(5.0) cos(5.71/6) cos(5.2m/3) cos(5.5m/6) cos(5.47/3) cos(5.3m/2)
sin(5.0) sin(5.7/6) sin(5.27/3) sin(5.57/6) sin(5.47/3) sin(5.37/2) ]

(2.35)

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

estator, a transformacao aplicada as variaveis do rotor para obtencao de seu modelo
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no referencial estaciondrio rotérico (mn) pode ser diferente da transformagao aplicada
ao estator. Assim, a matriz de transformacao T, de dimensdo m, X m, é definida em

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

[ cos(0) cos(av,.) cos(2a.) -+ cos((m, — 1))
sin(0) sin(ay) sin(2a,) -+ sin((m, — 1)a,)
cos(3.0)  cos(3.a)  cos(3.2a,) ---  cos(3.(m, — 1))
T.— k. sm(:S.O) sm(i:%.ozr) sm(3:.204r) . sm(3.(m,; —1ay) (2.36)
cos(hy,.0)  cos(hp.c.) cos(hp.20.) -+ cos(hy,.(m, — 1)a,)
sin(h,.0) sin(hp.c)  sin(hy,.20,) - sin(hgy,.(m, — 1)a,)
I 1 1 1 e 1 |

na qual, se m, for impar, entdo h,, = m, — 2, ou, se m, for par, h,, = m, — 1, e neste
caso, a ultima linha deve ser removida da matriz. Lembrando que o rotor com m, impar

a distribuicao das fases é simétrica, e para m, par, a distribuicao é assimétrica.

Note que em ambas as matrizes de transformagao T e T, cada coluna representa
o eixo magnético de uma fase, e que cada par de linhas representa um harmonico de baixa

ordem.

As constantes ki e ki empregadas na transformacdo dependem do nimero de
fases do estator e do rotor, respectivamente. Neste trabalho é adotada a transformacao
variante em poténcia, o que significa ks = 1/3 e k. = 2/m,., para o estator hexafésico e o

rotor de m, fases, respectivamente. Para a transformagao invariante em poténcia, adota-se
ki = 1/V/3 e ky = \/2/m, [4, 44, 20, 83, 19].

Entao, aplicando as matrizes de transformacao Ty e T, definidas respectivamente
pelas equagbes (2.35) e (2.36), nas equagoes (2.1), (2.2), (2.3) e (2.4), obtém-se as

equagoes

d
T,Vs = TR T, T, I + 2 (TsWy) (2.37)
1 d
T.V: = TR, T, 'ToL + - (T, %) (2.38)
TslI’s - Ts(LlsIG + Mss)TsilTsIs + TsMsr(er)Tr_lTrIr (239)

T, ¥, = T, (LpIln, + M) T, ' T,.I + T, M, (6,)'Ts ' T I, (2.40)



Capitulo 2. Modelo do motor de indugcdo multifdsico 47
Apos efetuar-se as devidas multiplicagoes matriciais nas equagoes (2.37), (2.38),
(2.39) e (2.40) obtém-se
dWs
Vs = rolglap + —222 (2.41)
’ ’ dt
d\:[’r mn
Vr mn — rIm Ir mn ’ 2.42
, rrlmp e jmn + It ( )
mr
\Ils,aﬁ - (LlSIG + Mss,aﬁ)]:s,aﬁ + 7LpHsr(9r)Ir,mn (243)
lI’r,mn - (Llr]:m,. + Mrr,mn)Ir,mn + SLpHrs(er)Is,ozﬁ (244)

onde:
t
Vias = TsVs = [vg}} ’U%) v 'US;) v vg?}
t
Lop = Tolo = [i{) i) i@ i) &) )]

t
Uoos=ToWo = [0 0 ¢ 08 ¢ ¥

Se m,. for impar

Vemn = TeVe = [oll) o o ulf) olt) .|
Lrmn = Tole = [il) i) o i) i) ]
\Ilrmn:Tr\Ilr:{wS% @Z)y(ql—b) w%m) ¢£Zm) @Z)rzr

caso m, seja par, v, i, € ¥, devem ser eliminados dos vetores Vi mn, It mn € Wi mn,

respectivamente.

Ry = r,TleTs ' = r.Jg

R, = 7“10T,,.ImrT,,.71 =7rIm,
Lisas = Lis Tl Ts ' = LI
Lirmn = Liy Teln, Tr ' = Ly I,

My mn = TeM T = Loy Ly, se my for impar, Ly, = (1 + k,1)L2,,., ou, caso my, for

par, Ly, = L¢, .

ke 0 0 0 0 0]
0 ka O 0 0 0
Mypos = ToMu T, = L, | 0 0 Fw 0000
0 0 0 kg 0 0
0 0 0 0 kg 0
0 0 0 0 0 kg

na qual, para estator com enrolamento concentrado, kg = (4 + 2v/3)/3, kg = 1/3, e

ks = (4—2v/3)/3; no caso do enrolamento ser distribuido, cuja fmm associada é suposta

perfeitamente senoidal, kg = 3, kg3 =0, e kg =0.

_ my
Msr,aﬁ(er) = TsMsr(9r>Tr l= ?LpHsr(er)
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Mrs,mn(9r> = TrMsr(eryTsil = 3LpHsr(0r)t

nas quais Hgr(0,) é a matriz que define a mutualidade entre o estator e o rotor, cuja

dimensao é 6 x m,..

Substituindo as equagoes do fluxo (2.43) e (2.44), nas equagoes de tensao (2.41)

e (2.42), respectivamente, obtém-se

dls o
dt

Irmn HI‘ T
dl,. —i—w,«d 5(0)1

dt g, o™
(2.45)

m
Vs,aﬁ = rsIGIs,aﬁ + (LlsIG + Mss,aﬁ) + TTLp (Hsr(er)

dl dl dHg, (0,
Vr,mn = TrImrIr,mn + (LlrIm,. + Mrr,mn) Zé;ﬂn + 3Lp (Hsr(er)t ;fﬁ + Wy Zre( T) Is,aﬁ)
T

(2.46)
Aplicando-se as matrizes de transformacoes Ty e T,, definidas respectivamente
pelas equagoes (2.35) e (2.36), na equagao do torque (2.7), e, apds algumas manipulagoes

algébricas, obtém-se

3 ,dHg.(6,)

T, =-pm, LI, Lo 2.47
4pm pts,af d@r ) ( )

2.2.1 Harmonicos concatenados entre estator e rotor

Conforme demonstrado em [23, 24|, para o motor hexafdsico assimétrico a
componente fundamental, o 32 e o 5% harmoénicos sao mutuamente desacoplados. No
que diz respeitos aos harmonicos espaciais que geram torques frenantes, os primeiros

harmonicos concatenados sao o 12 com o 112, 32 com o0 92 e 52 com o 72.

Como a matriz dos harmoénicos concatenados Hg,(6,) depende do niimero de fases,
para melhor ilustrar o acoplamento com os primeiros harmonicos frenantes do estator, é
admitido como exemplo, que o rotor possui 13 barras por par de polos. Desta forma,
a matriz de transformacdao T, equagao (2.36), é uma matriz de dimensao 13 x 13,
contemplando a componente fundamental, o 32 até 112 harmonico (h,, = 11), ou seja, as

equacoes do rotor contemplam todos os primeiros harmonicos frenantes do estator, e a
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matriz Hg,. possui a dimensao 6 x 13, e é dada por

aycos(0;) aysin(6,) 0 0 0 0
—aysin(6,) aycos(0) 0 0 0 0
0 0 ascos(36;) assin(36,.) 0 0
0 0 —agsin(360,)  ascos(30,) 0 0
0 0 0 0 ascos(50,)  assin(50,)
0 0 0 0 —assin(50,)  ascos(50,)
H. (0,)" = 0 0 0 0 azcos(70,)  —arsin(70,.)
0 0 0 0 —azsin(76,) —aycos(76,)
0 0 agcos(90,)  —agsin(96,) 0 0
0 0 —agsin(96,) —agcos(90,) 0 0
ay1cos(116,)  —aqysin(116,) 0 0 0 0
—a118tn(116,)  —aiicos(116,.) 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0

(2.48)
onde ay, as, as, a7, ag € a;; sao as amplitudes dos harmonicos da fungao de indutancia

mutua estator-rotor L, figura 14.

Para o estator com enrolamento concentrado, as amplitudes dos harmoénicos da
funcao de indutancia mitua estator-rotor sao obtidas através da série de Fourier aplicada
nas equagoes (2.31) e (2.33):

8L, hm ha,

h = Th2a, sin(7) sin B ) (ranhura nao inclinada)
(2.49)
8L h
@h = 7rh3;2 Sin(%) [1 - COS(hozr)} (ranhura inclinada)

onde h ¢ igual a ordem do harmonico espacial.

No rotor com ranhuras nao inclinadas, as amplitudes dos harmoénicos diminuem
em uma razao quadratica com a ordem do harménico (h?), enquanto que para o rotor
com ranhuras inclinadas os harmonicos diminuem em razao cibica (h?), portanto, o
conteuido harmonico do rotor com ranhuras inclinadas é sensivelmente menor do que
aquele com o rotor sem inclinacao, conforme a tabela 1, onde observam-se as amplitudes
dos harmonicos fmpares 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 13¢
harmonico, pois a3 = 0, reduzindo o conteiido harmoénico espacial acoplado com o 12
harmonico temporal. Verifica-se também que os harmonicos de ordem maior que 11 tém
amplitude inferior a 2% e 0,5%, para o rotor sem e com inclinacao de suas ranhuras,

respectivamente.

A escolha adequada do nimero de fases do rotor pode anular o harmoénico de ordem

igual ao niimero de fases do rotor por par de polos. Por exemplo, caso seja necessario anular
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Tabela 1 — Amplitudes dos harménicos da indutancia mitua estator-rotor (6 x 13)

Harmoénico Sem inclinagdo Com inclinagao

1¢ 1.261 1.249
32 -0.388 -0.355
52 0.197 0.153
7° -0.107 -0.063
92 0.054 0.02
112 -0.02 -0.0035
13¢ 0 0
152 0.011 -0.0014
172 -0.015 0.003
199 0.014 -0.0031
212 -0.011 0.00021
232 0.007 -0.0008

o 72 harmonico, deve-se escolher um rotor com 7 fases por par de polos, resultado este
que estd 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 7 harménico nao possui linhas de fluxo concatenando as barras do

rotor.

Caso a distribui¢do da fmm do motor seja considerada senoidal, obtém-se a; = 1,
e zero para os demais harmonicos. Deste modo, somente a componente fundamental gera

fluxo concatenado entre o estator e o rotor.

2.2.2 Equacoes vetoriais no referencial estacionario

Inicialmente, cada harménico no sistema estacionario de coordenadas (af/mn) é
expresso por um vetor em um plano complexo: 12, 32 e 52 para o estator, e 12, 32,....112

para o rotor.

O estator hexafasico assimétrico, sem a conexao dos neutros entre os dois
sistemas trifasicos, ndo possui o 32 harmonico do estator, e consequentemente o 32 e o 92
harmonicos do rotor nunca serao excitados, isto €, restam somente as expressoes para o
12 e 52 harmonicos para o estator (hs = 1 e 5), e 0 12, 52, 72 e 112 harmonicos para o
rotor (h, = 1,5, 7 e 11).

e Equagoes de tensao do estator

B d@E(l)
—(1 -(1 S,
5Ny =+ e g (2.50)
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: )
—(5 -(5 ENeY
'U;(iﬁ = rsz;()lﬁ 75 (2.51)

e Equacoes do fluxo do estator

ng ;ﬁ = (Lis + ko1 Lis)i gzlﬁ + 7L (aleﬂ% gw)nn + age /M 7(~m)n> (2.52)

ws af (Lls + ks5Lms) 22155 + ?L (a’ 6]59 £5r)nn + are T r?rrjn) (253)

Substituindo, entao, as equagoes (2.52) e (2.53), nas equagoes das tensoes (2.50)

e (2.51), respectivamente, obtém-se
e 12 harmonico do estator

=(1) (1) =(11)*

- di di .
_(1) — (1) S O{B T jer r,mn —]1167‘ r,mn
Us,aﬁ == 703237a5 + (Lls + klems> + Lp (a1€ + aiie —)
—i—jwr%L (a i) . — 1laye lerzﬁl,ln);:)
e 52 harmonico do estator
i) di®) i)
(5) (5) s,af 550, - Tymn —j70, " rymn
Vg af = Tsly ,af + (Lls + ks5Lms) _L (0,56 + are >
+jwr%Lp (5(1 65J9T2(5 o — (aze” J70r zinfn>
e Equacoes de tensao do rotor
B 5, (1)
5)(5)
N R (2.57)
r,mn Trmn dt .
5, (7)
5@y m o W (2.58)
r,mn Tr,mn dt .
B A1)
R ] Létm" (2.59)
e Equagoes do fluxo do rotor
wr mn ~ (Llr + Lm?") 1(",1mn + 3Lpa1€*j9rg§g[ﬁ (260)

D0 = (Lip + Lyng )i, + 3Lyase 07 (2.61)

r,m ,mn
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GO = (Lip + Ling )i, + 3Lyaze 7050, (2.62)
17;7(“,1711% = (L + Lmr) 7(«17}1)” + 3Lpa11€ ]119 gltlﬁ (263)

Substituindo, as equagoes (2.60), (2.61), (2.62) e (2.63), nas equagoes das tensoes
(2.56), (2.57), (2.58) e (2.59), respectivamente, obtém-se

e 12 harmonico do rotor

—(1) =(1) dgg’lgrm g [ i;ﬁ o)
Upinn = Trle mn (Llr + LmT) th + 3Lpa’1€ ! 7n< dt jw?" s aﬁ) (264)
e 52 harmonico do rotor
_ di® o di® _
—(5) __ (5 r,mn —7560, s,a3 (5)
vfa,mn = r,«zrvr),m + (L + Lmr)—dt + 3Lyaze™? ( p7 — Jbwi aﬁ) (2.65)
e 72 harmonico do rotor
, i), it _
60 = 1088 (L L) =5 4+ 3Lyare (200 7 700) (2.66)
e 112 harmonico do rotor
~ i) diV* o
oM = G0D (L 4 L) =222 4+ 3L,ay,e” 10 (;ﬂﬂ _ j11wrz'§1;5) (2.67)
: : dt dt :
O torque é definido por
3 0, (1) (1) 50,7 (5)* 20)
T. = —meTL Sm{ a1’y hpty n + a5 ig Qg
(2.68)
—Tare ﬂgrzg c)vﬁ f)m 1laq e ]119%(1&529}2”)

2.2.3  Simplificacdo das equacdes no referencial estacionério

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

as expressoes do 12 e 52 harmonicos para o estator e o rotor (h = 1 e 5) [84]:

e Equagoes de tensao

d@E(h)

h h S,

Ui 0)45 = T’Slg 0)45 + TB (269)
_ dyp ()

ot = ra®) 4 (2.70)

r,mn r,mn dt
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e Equacgoes do fluxo

Dy = (Lig + kgL )il + 7L aner i) (2.71)

’l/_}( ) (Llr +Lmr) i —|—3L ape —Jhr ( )5

,m rmn sa

(2.72)

Substituindo, entdo, as equagoes (2.71) e (2.72), nas equagoes das tensoes (2.69)

e (2.70), respectivamente, obtém-se

=(h) = (h)

di di
(h) ( Ls,aB ihO, r,mn
0005 = 10+ (Lis + knLn) =52 + 20 Loy < B mn) (2.73)

7 (h)

di _
" 4 3Lyane 0 ( ;’t‘“ﬁ - jhwgfgﬁ) (2.74)

dg(h)

00 = 100 (L + L) o

r,mn

Por sua vez, o torque gerado é definido por

3 - . =
T, = —g P L \$m<a edor z'( ;5 g,lr),m + 5aze’® z'( ;5 255731”) (2.75)

2.3 Modelo matematico no referencial sincrono

Como as equacoes de tensao, corrente e fluxo do estator e rotor desenvolvidas no
referencial estacionério (a5 /mn) estao em sistemas de coordenadas diferentes (as varidveis
do estator estao no referencial estatérico e as do rotor no referencial rotérico). Para obter o
modelo no sistema de referéncia sincrono (dg), é aplicada uma transformagao de variaveis
para o estator e o rotor, de modo similar ao desenvolvido para o primeiro harmonico
em [83], dada por

.f'(h) — e*jhe ~(h) (276)

s,dq Ly af

) = /Tgre—ﬂz( OVF") (2.77)

onde 6, é o angulo elétrico da velocidade sincrona, h é a ordem do harmonico e = pode
ser v, 1 ou 1.

Aplicando-se adequadamente as transformagoes, dadas por (2.76) e (2.77), no
conjunto de equagoes de tensao e do fluxo do estator (2.50), (2.51), (2.52) e (2.53),

e realizando algumas manipulagoes algébricas, obtém-se as equagoes para o 12 e 52

harmonicos
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e Fquagoes de tensao do estator

W -, 40l
Ug dg — = Tsl ,dq + d?; . ¢s ,dq (278)
o) = sy 50 2.79
vs,dq - TS s dq + dt + ¢s ,dq ( . )
e Equacgoes do fluxo do estator
6m7‘ | *
¢s dg — (Lls + klems) gdq + 9 Lp (alzgzq + apne 91205 ili(; ) (280)

\/ 6,
2

00 = (Lis + kas L )i, + I (aSqu 4 ape—i120 f@c,) (2.81)

Substituindo as equagoes do fluxo (2.80) e (2.81), respectivamente nas equagoes
das tensoes (2.78) e (2.79), obtém-se

e 12 harmonico do estator

i) 6m, dit) di
Eizq =14 i,l;q + (Lis + ks1Lims) d;qu + 5 L,|ay d;qu + ap e 7120 (qu — lewSzgj(; )]
+jus b,
(2.82)
e 52 harmonico do estator
) i Jom, i) o dil
vggq =14 gq + (Lis + kg1 Lins) didq + 5 L,|as d%dq + CL76J1295< d;qu 12w, 7(2(1)]
15w,
(2.83)

De forma similar, aplicando-se adequadamente as transformagoes dadas por (2.76)
e (2.77), no conjunto de equagoes de tensao 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 manipulacoes algébricas,

obtém-se as seguintes equacoes para o 12, 52, 72 e 112 harmonicos:

e Equagoes de tensao do rotor

) _ =) )
Uy dg ,rrir,dq + dt7 . + j( - wr)% Jdq (284)

3 d 7(5)
67(’7562(1 = rriii%q + lf; da + ]5( - wr)wr ,dq (285)

] o do)
70 = i, + —22 4 7w, — w )P, (2.86)
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(11) =(11) dqu(ldl) T(11)
lar,dq = rrir,dq + # + .711<ws - w?")wr,dq (287)

e Equacgoes do fluxo do rotor

\/6m,
77Z)r dg T ( rt Lm?") 7(“dq +

Lyaiil), (2.88)

- A/ 6m, -
77Z)r dg — (LlT + Lm?")zs)a)lq + TLPG5ZSU)lq (289)
- 6 T —_a - *
O = (L + L)1), + 7V27ana7e 712070 (2.90)
- 6mr i =(1)*
@Z)ildlq) = (L + Lmr)zstjlg + 9 Lyaie ]1295281% (2.91)

Substituindo as equagoes do fluxo (2.88), (2.89), (2.90) e (2.91), respectivamente
nas equagoes das tensoes (2.84), (2.85), (2.86) e (2.87), obtém-se as seguintes expressoes

de tensao:

e 12 harmonico do rotor

#(1) 7

6m,

—(1 Zr,d g ,d
/Uv(n,agq =Tl 1(~a)lq (Llr + Lmr) dt : + 2 Lpal dt 1 + ]( - wr)wr Ldq (2'92)
e 52 harmonico do rotor
di (5) 6m di =(5)
—(5 r,d r s,d
80 = Ty + (Lir + L) =2 4 S0 L0 =2 4 s, — )i, (2:99)

e 72 harmonico do rotor

di) Som, o di®) .
—(7) 50) br.dq n 2m Lpa7€]1295< s,dq (5))

Urdg = Trlrdg T (Lir + Lynr) dt dt — 12wt 4, (2.94)
_'_j?( - wr)wr ,dq
e 112 harmonico do rotor
iV emn e di W
—(11) (11) r,d T —51204 s,d ~(1)
Urdg = Trirdg + (Lir + Lonr) dtq + 2 Lyane™ ( dt AR qu) (2.95)

411wy — wp) L)

Por tltimo, aplicando as transformagoes (2.76) e (2.77) na equagao do torque
(2.68), resulta

T, = ——p\/ m, L,3Im a1z() it + Sas iOG0) _ o=i120s (7@ i 4 11 11(1) D )}

sdq r,dq sdq r,dq saﬁzrmn sdq r,dq

(2.96)

Note que, conforme esperado para o motor hexafasico assimétrico, os harmonicos
frenantes geram uma pulsacio no torque de 12 vezes a frequéncia fundamental (e=71%)
e a consideracao dos harmonicos frenantes torna o modelo no referencial sincrono tao

complexo quanto no referencial estacionario.
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2.3.1 Simplificacdo das equacdes no referencial sincrono

Do mesmo modo que na seccao anterior, caso os harmonicos frenantes sejam
desconsiderados, obtém-se as equagdes somente para o 12 e 52 harmonicos para o estator
eorotor (h =1eb):

e Equagoes de tensao

o _ oy, e
68 dg — - TSZS .dq + dst 4q _|,_ h 577Z)8 .dgq (297)
. L O, _
o) =1l + y t’dq + jh(ws — we ), (2.98)
e Equagoes do fluxo
6m’r‘ =(h
wi dg — (Lls + kshLms) gdq + TLPahli,cgq (299)
T(h h \/6m, ~(h
Qbr(',al)q - (L + Lmr) ﬁcgq + 72 Lpahz;gq (2]_00)

Substituindo as equagoes do fluxo (2.99) e (2.100), respectivamente nas equagoes
das tensoes (2.97) e (2.98), obtém-se

& Som, i)
=(h s,d T r,d
00, = 1508, + (Lis + ko Lins) pn 1 4 5 Loan— 4 jhwg (2.101)

. dig,  om, dily
Doty = Tritay + (Lip + Lynr) dfq+ o Ly dtdq+ hiws —w)d" (2.102)

Por tultimo, o torque é definido por

T. = ——p\/ my Ly Sm(ay il il + 5as i i) (2.103)

2.3.2 Circuito equivalente em regime permanente

Em regime permanente, as equagoes do motor no referencial sincrono sao obtidas

mediante a simplificagdo das equagoes (2.101) e (2.102), resultando

A A \V6m,
Vi = rllay + hwg {(Lzs o b Lo ) gy + 5 Lyand g, (2.104)
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- A ) v om, N
VO = Il 4 jh(ws — w,) {(Lzr + Loy ) I, + TLpahlghd)q (2.105)
e definindo-se
Lgs dg — = L5 + kShLms
(h)
Lyriaq = Lir + Lunr (2.106)
h 6mr
Ly, = 5 Lo

tem-se

Ll(?,)dq - L( - L( - Lls + kshLms - L(h)

ss,dq m,dq m,dq

" ’ . (2.107)
Ll(r,)dq = L1("r)dq - Lin)dq = Lir + Liny — L’Sn,)dq

Note que, a priori, nao ha garantias que as indutancias de dispersao do estator e

h

do rotor no referencial sincrono tenham valores positivos (Lls )dq Ll(r )dq), mesmo que os
valores dessas indutancias de dispersao no referencial natural sejam positivos (Ljs e Ly,.),

conforme equacao (2.107). Este tépico é melhor abordado na préxima secao.

Apos algumas manipulagoes algébricas, obtém-se para o motor com rotor gaiola

de esquilo
Vi = radloy + 3 (2t + 2010, + 21, (2.108)
Ty o
0= Tl + () + ol ) g, + gal 1, (2.109)
onde
xls hwsts )dq ¢ a reatancia de dispersao do harmonico h do estator

h h A . < A
xl(r) = hwsLl(T )dq ¢ a reatancia de dispersao do harmonico h do rotor
= hwsLm)dq ¢ a reatancia de magnetizacao do harmonico h

v dt)z = ( ¢é a tensdo para rotor gaiola de esquilo

(ws - wr) / N
s = — = ¢ a frequéncia de escorregamento do rotor
wS

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

motor em func¢ao do harmoénico h, mostrado na figura 15.

Note que, para o estator com distribuicdo senoidal da fmm, tém-se a; = 1 e
as = 0, a indutancia de magnetiza¢ao do 52 harmonico Lﬁrf) ¢ igual a zero, e o circuito
do rotor nunca sera excitado. Assim para enrolamentos distribuidos, o 5¢ harmoénico nao
contribui para geracao de torque, sendo modelado somente pela resisténcia do estator e

sua indutancia de dispersao, conforme figura 16.
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. (h) . (f
2 jxis iy
WA 7300 I ———
_> 4_
T v I*(’l)¢ 7(h)
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~(h) o) LS
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Figura 15 — Circuito equivalente no referencial sincrono em fungdo do harmonico h.

TS
VWA
—
+ f(S)
S
~ (5 . (5)
Vs( ) ]xls

Figura 16 — Circuito equivalente no referencial sincrono para o 52 harménico.

2.4 Calculo das indutancias nos referenciais natural e sincrono

Para o cédlculo tedrico das indutancias do motor hexafasico assimétrico, com
bobinas do estator concentradas e rotor gaiola de esquilo com barras inclinadas, serao
usados os valores definidos na tabela 2, que correspondem a um protétipo de motor
utilizado neste trabalho. O cdlculo do momento de inércia do motor (J), encontra-se
detalhado no Apéndice A.

Para garantir que as indutancias de dispersao do estator e do rotor no referencial
sincrono assumam valores positivos, pode-se ajustar o nimero N, de espiras do rotor
equivalente, conforme é mostrado na figura 17. Um valor inicial para o nimero de espiras
N, pode ser obtido das equagoes (2.106), supondo L}Z)dq = Lgﬁ)dq e L;, = L., obtendo

assim as equagcoes

kshLms - Lmr (2110)
N, |K
N, = s [kl (2.111)
2 2

que para o 12 harmonico resulta em N, = 63, 5.
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Tabela 2 — Especificagdo do motor de indugao hexafasico assimétrico

Parametros Valores Unidades
Poténcia nominal 5 kVA
Tensao de fase (V) 127 Vv
Corrente de fase (I;) 6,25 A
Frequéncia (f) 60 Hz
Comprimento do motor (/) 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
N° de espiras por fase do estator (IV;) 36
N° de ranhuras do estator 48
N° de barras do rotor 40
N° de polos do motor (p) 8
Ne de fases do rotor (m,) 5
Inclinacao das barras do rotor (a;) 36°
Momento de inércia (J) 0,095 kg/m?

Os valores limites para N, que garantem valores postivos de induténcias de
dispersao do estator e do rotor no referencial sincrono podem ser obtidos a partir das
equagoes (2.107). Adotando Ll(?,)dq = 0 e supondo L;; =0 e L;. = 0, obtém-se as equagoes
(2.112) e (2.113), dadas por

kshLms = Lf-:,)dq (2112)
Kmy Ny
N, = =2 (2.113)

2\/ 6Mrah

resultando, entao, para o 12 harmoénico, N, = 66, 4.

Adotando Lz(f,)dq =0 e supondo L;; = 0 e L;. = 0, obtém-se as equagoes (2.114) e
(2.115):

Ly = L, (2.114)
GM,

isto é, N, = 60, 7.

O efeito da variagao de N, pode ser observado graficamente na figura 17(a). O
valor maximo da induténcia mutua entre o estator e o rotor no referencial natural (L,)

varia linearmente com N, enquanto a indutdncia de magnetizagdo do rotor (L,,,) varia
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(¢) Induténcias de dispersao no referencial sincrono

Figura 17 — Céalculo das Indutancias em funcao de N,.
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em uma razao quadratica, conforme equagoes (2.23), (2.27), (2.30) e (2.32). De modo

. . 1 2 . - . 1
proporcional no referencial sincrono, a indutancia mutua entre o estator e o rotor (L,(n)dq)
)

também varia linearmente e a indutancia prépria do rotor (L, ,,

com N,, figura 17(b).

) varia quadraticamente

Na figura 17(c) pode-se verificar que valores de NN, < 61 espiras definem valores
negativos para a indutancia de dispersao do rotor expressa no referencial sincrono (Lﬁ’)dq),
enquanto que valores de N, > 66 levam a uma indutancia de dispersao do estator de valor
negativo (Ll(;)dq), quando expressa no referencial sincrono. Definindo-se a razao entre a

indutancia de dispersao e a indutancia de magnetizacao do estator e do rotor, equacao

(2.116), como sendo aproximadamente iguais (aé}gq A aﬁ}iq), obtém-se um nimero de
espiras N, =~ 63.
h
o _ iy
s,dg o (h
Lfn,)dq
(2.116)
[0
() _ Zirdg
rdg — r(h
Lgn,)dq

O célculo tedrico dos valores das indutancias de dispersao no referencial natural nao
¢ objeto de estudo do presente trabalho, mas serao determinados a partir dos resultados
dos testes de obtenc¢ao dos pardametros do motor no Capitulo 4. Assim, definindo N, igual
a 63 espiras, obtém-se, entao, teoricamente, os valores das indutancias do motor expressos
no referencial natural e mostrados na tabela 3. Por sua vez, na tabela 4 sao mostrados os
respectivos valores obtidos no referencial sincrono, notando que eles sdo sempre maiores

do que aqueles do referencial natural.

Tabela 3 — Indutancias no referencial natural

Parametros Valores Unidades

Lms A1 mH
Lo 100,7 mH
L, 28.8 mH

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

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

indutancia de magnetizacao do 5° harmonico L,, 4,

é nula, e como as bobinas do estator sao
concentradas, entao a indutancia de dispersao do 52 harmodnico ¢ igual a do 12 harmonico

5 1
(Lgs,)dq = Lgs,)dq) :
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Tabela 4 — Indutancias no referencial sincrono

Parametros Valores Unidades

LY 97,0 mH
LY 102,2 4 Ly, mH
LY, 100,7 + Ly, mH
L, 5.2 + Ly, mH
L, 3.6 + Ly, mH

2.5 Conclusao

Neste capitulo é desenvolvido o modelo do motor de inducao hexafésico assimétrico
com bobinas concentradas e distribuidas no estator, onde o rotor gaiola de esquilo
com my barras por par de polos é modelado por um equivalente de m, fases com
enrolamento concentrado e passo igual ao angulo entre ranhuras do rotor a,. Também
analisa a influéncia do nimero de barras do rotor e de sua inclinacido sobre as fungoes de
enrolamento do rotor, e, consequentemente, sobre as indutancias de magnetizacao, mituas
entre as fases do rotor, e mituas entre as fases do estator e do rotor. Adicionalmente, sao

obtidas as indutancias de magnetizacdo e as mutuas entre as fases do estator.

A partir do modelo no referencial natural (abc-zyz), sao derivados os modelos nos
referenciais estaciondrio estatérico-rotérico (af-mn) e sincrono (dg), no qual além dos
harmonico de baixa ordem, também sdao considerados os primeiros harmonicos frenantes.
Por 1ltimo, é obtido o circuito equivalente e analisada a influéncia do nimero de espiras

do rotor equivalente nas indutancias do motor.

No préximo capitulo é desenvolvido o sistema de controle vetorial com orientagao

indireta de campo, para reduzir o 52 harmonico da corrente do motor.
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3 Controle adaptativo proposto

Neste Capitulo é desenvolvido o sistema de controle vetorial de velocidade por
orientacao indireta de campo de rotor, para o motor de inducao hexafasico assimétrico,
=0).

com a indutancia de magnetizacio do plano dg'® igual a zero (Lgi?dq

Primeiramente, é apresentada uma proposta basica existente na literatura, e na
sequéncia é desenvolvido um controle adaptativo para reduzir o 52 harmonico da corrente
de estator, devido a nao idealidades presentes no inversor ou no motor, que sao geralmente

de dificil modelamento.

3.1 Controle Vetorial

O esquema basico do controle vetorial de velocidade do motor de inducao
hexafasico assimétrico é similar ao do motor de indugao trifasico convencional, conforme

ilustrado na figura 18.

A1) = : _
lsE,cl) . Vs.abc "
| -
. (1) + S 3
w i ot v
r f pJ s,q 5 . g % SXYzZ ~
- P~ R
' g S S |
s,d =0 s,abc
— s>
: -}
E e ST g
ilsg S,XyZ
P —> -
v ¥ i
(1)
1 Lsq | [
T (1)=
Is,d
Wy

p/2

Figura 18 — Controle vetorial por orientacao indireta de campo do rotor.

O controlador PI de velocidade gera a referéncia da corrente de quadratura ig}l)*,

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

. . S(1)* . .
pela corrente de eixo direto zgd) , conhecida como corrente de campo. Entretanto, deseja-

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

(1 . . .
corrente zg C)l deve ser mantida constante e igual ao valor do motor operando a vazio,
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com frequéncia e tensao nominais. No controle indireto, a frequéncia de escorregamento

/ . = . -(1)*
we ¢ determinada pela razao entre a corrente zg}l)* e o produto 7, zgd) , como dado pelas

equagoes (3.1) e (3.2).

14

Wy = — % " (31)
i)

7= L)/ (3.2)

O angulo de orientacao é obtido pela integracao da soma da frequéncia de

escorregamento wo com a velocidade angular elétrica do rotor w,., conforme equagao (3.3):

0, — /_t (ws + w0, )dt (3.3)

Porém, diferentemente do motor trifasico, o controle do motor hexafasico possui
maior grau de liberdade, devido ao seu maior nimero de fases. Deste modo, para o motor
hexafasico é necessario um par de controladores para o 12 harmonico das correntes do

estator, ou seja, as correntes zglc)l e zglg do plano dg¢™V, e pelo menos um segundo par de

controladores para o 5 harmonico das correntes do estator, as correntes 22521 e szg do plano
dq®, como ilustrado pelo diagrama de blocos da figura 19, e discutido na secio da revisao

bibliografica do Capitulo 1.

1)+ _(1) eH) 5
l v : v v
s,dq sdq jOs saf s,abc
Pl/Desacopl. > € > —
-1
: T
OE 56 —1 59| | Boaye
i 'sdq s,dq | »,J50s s,ap i -
Pl € ——
: (1) (1) 7
'sdq_ | o=ifs|,_tsap ..lm_bc
| T
) — e i C
s5,dq e -] 565 . S,C[ﬁ S,XyZz

Figura 19 — Controle de corrente do motor hexafasico.
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3.1.1 Controle das correntes no plano dg*)

Como o plano dg™") do motor de inducio hexafdsico assimétrico é o responsavel pela
geracao de torque eletromagnético, e o modelo do seu circuito equivalente, apresentado
na figura 15, é similar ao do motor de inducao trifasico, o controle das correntes e o
desacoplamento das tensoes de eixo direto e de quadratura, no plano dg¢'V, também séo

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

(1) * (1)
Lsd Pl vs,d
e
s,d
2
- Lsr,dq
i Lss,dq - I
rr,dq
Wg
>
Lss,dq
(1) * (1)
Is,q P[ Us,q
[-(1)
s,q

Figura 20 — Controlador de corrente e desacoplamento do 12 harménico.

- . : 1
Desse modo, sao usados controladores PIs para as correntes de eixo direto / i 3 e de

quadratura [ §1q), e os parametros do circuito equivalente do 12 harmodnico para as equagoes

de desacoplamento das tensoes V;(il) e Vé?, encontradas em [85], sdo dadas por
LQ
Vts,d - TsIs,d _ws(Lss,dq - Shdq)ls,q (34)

er,dq

Eq. de desacoplamento de V; 4

‘/5#1 - TS]S,q —H*)sLss,dq]s,d (35)
—_——
Eq. de desacoplamento de Vs 4
3.1.2 Controle das correntes no plano dg(®

Conforme discutido nos Capitulos anteriores, os harmonicos de corrente presentes

no plano dg® nao contribuem para a geracdo de torque nos motores multifisicos com



Capitulo 8. Controle adaptativo proposto 66

distribuicao senoidal do fluxo do estator, pois sua indutancia de magnetizacao é nula para
os harmonicos, o0 mesmo ocorrendo para o 5¢ harmoénico dos motores com rotor de cinco

fases, uma vez que para este rotor, o 52 harmoénico é uma componente de ordem zero.

Resulta, entdo, que o modelo do circuito equivalente do plano dg®® possui uma
impedancia muito baixa, sendo modelado somente por sua resisténcia de fase em série
com sua indutancia de dispersao, como mostrado na figura 16. Ressalte-se que qualquer
nao idealidade no inversor de poténcia ou no motor podem gerar valores significativos de
harménicos de corrente no plano d¢®, podendo comprometer a eficiéncia do motor, pois
estas correntes somente geram perdas para o motor. Conclui-se que para obter uma melhor
eficiéncia é necessario introduzir controladores de corrente que reduzam a circulacao dessas

componentes no motor de inducao hexafasico assimétrico.

As correntes de 52 harmoénico podem ser de sequéncia positiva Zfﬁl’;, negativa E;;Lq)
ou ainda pulsante (Effl’; + Efgq) ), dependendo do tipo de desbalanceamento presente no

sistema. Em [50] é demonstrado que para reduzir o efeito destes desbalanceamentos é
necessario introduzir dois pares de controladores Pls (chamado Dual PI) somente para o
52 harmonico: um par de controladores no referéncial sincrono e outro no anti-sincrono,
como pode ser visualizado no diagrama de blocos na figura 21, o controlador sincrono,
figura 22(a), somente é capaz de reduzir as correntes de sequéncia positiva, e o controlador

antissincrono, figura 22(b), somente as correntes de sequéncia negativa.

75p) *
s,dq
> /505 f—— (- Pl ~—L— ¢J56s _(5)
vs,aﬁ
I—(Sn)* 17(Sn)
> gJ50s = PI | ¢=i56s

—(5n) =
lT’s,dqr

Figura 21 — Controle de Corrente Dual PI.

No artigo [50], ainda é proposto um controlador proporcional ressonante anti-
sincrono (PR), para compensar harmonicos 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 referéncia de controle para fins de comparagdo com o controlador adaptativo

proposto.
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5) 5p) 565p) 56
s,aff 3_1595 s,dq Pl s,dq > 31595 s,ap
7(5P) *
s,dq
(a) Componente sincrono
I_(5) I_(S'n) —(5n) 17(5)
s,af ejSQS s,dq pI s,dq > e_j595‘ s,af3
—(5n) *
ls,dq

(b) Componente anti-sincrono

Figura 22 — Controle de Corrente do 52 harmonico.

5 #5m) 7®)
s,af ejSBS s,dq _+ . kp s,af
H5mn) =
1s,dq

6wg J‘

Figura 23 — Controle proporcional ressonante anti-sincrono de corrente.

3.2 Controladores Neurais

As Rede Neurais Artificiais, ou Artificial Neural Networks (ANNs) sao modelos
matematicos flexiveis que podem implementar controles nao lineares [86, 87]. As ANNs
com estrutura Perceptron Multicamadas, ou Multilayer Perceptron (MLP) e Fungao de
Base Radial, ou Radial Basis Function (RBF), sdo aproximadores universais de fungoes,
sendo capazes de representar qualquer funcao dentro de um hipercubo unitério [88, 89, 90,
91] e, assim sendo, sao usadas frequentemente para mapear fungoes nao lineares complexas
ou mesmo sistemas desconhecidos a priori, quando somente um conjunto de dados de
entradas e saidas do sistema, que sejam representativos de seu funcionamento estejam

disponiveis.

As principais motivacoes para o uso de controladores ANNs sdo a possibilidade
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de aprendizado a partir de dados [92] e a capacidade de generalizagao [93, 94], mantendo
elevados niveis de desempenho em pontos distintos de funcionamento [95]. Assim, em
aplicagoes de sistemas de controle, os parametros livres da rede devem ser ajustados
para melhorar o desempenho do controlador neural, de acordo com um algoritmo de

treinamento que minimize uma funcao de erro.

O algoritmo de retropropagacao 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 obtencdo de um conjunto
representativo de dados de entrada e saida do sistema a ser mapeado pela ANN. Em
aplicagoes de controle, o treinamento que usa esse método, geralmente ¢ realizado
off-line, pois nao existe garantia de convergéncia do algoritmo, além da possibilidade
do treinamento convergir para minimos locais de baixa qualidade, ou ainda de sobre
treinamento, ou overtraining, o que pode ser catastréfico para o sistema de controle
operando em tempo real, ou on-line. Assim, para a geracao do conjunto de dados do
treinamento off-line sdo necessarios um ou mais controladores projetados previamente
(96, 97], que podem, por sua vez, serem obtidos a partir de testes experimentais ou
de simulagoes 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 otimizacao sem diferenciacao, tais como o Algoritimo Genético ou
Genetic Algorithm (GA) e o Otimizacao por Enxame de Particulas ou Particle Swarm
Optimization (PSO) sao alternativas de treinamento ao método Back propagation que
requer o projeto prévio de controladores a serem mapeados pelo controlador neural. Na
aplicagdo desses métodos, o controlador pode ser evoluido a partir de uma populagao
de controladores gerados aleatoriamente no espaco de busca da solugao, sendo necessario
um procedimento de avaliacao quantitativa do desempenho do controlador, chamado de
Fungao Objetivo (Fitness Function) [98]. Nos métodos de otimiza¢ao sem diferenciagao, o
treinamento também deve ser executado off-line, pois esse processo também pode divergir
ou convergir para minimos locais de baixa qualidade, além do 6ébvio desempenho ruim do

controlador no inicio do processo evolutivo.

Sabe-se que o sucesso do processo de treinamento depende da qualidade do modelo
implementado na simulac¢ao: se o modelo nao representar adquadamente o sistema real,
mesmo que o processo de treinamento convirja, o controlador neural obtido pode nao ter
um bom desempenho na aplicacao, devido as nao idealidades presentes no sistema real.
Isto inviabiliza a aplicacao desses controladores para controlar o 52 harmonico das corrente
do motor de indugao hexafasico assimétrico, conforme discutido anteriormente, devido a
baixa impedancia do modelo do circuito para o 52 harmonico, pequenas nao idealidades

no inversor ou no motor podem levar a correntes significativas no 52 harmonico.
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3.2.1 B-spline Neural Network

As Redes de Memodrias Associativas ou Associative Memory Networks (AMNS)
sao uma classe de ANNs que apresentam um rapido processo de aprendizado, sendo
aplicadas em sistemas de controle nao lineares e adaptativos que apresentam perturbacoes
repetitivas ou previsiveis, 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 implementagao simples, com baixo custo computacional, mantendo

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

e Nao apresentar minimos locais, pois sua saida é uma fungao linear dos pesos.

e Possuir aprendizado local - o mapeamento de um conjunto de entrada/saida afeta
somente um pequeno numero de pesos, porque a maior parte das funcoes da rede

apresenta saida igual a zero.

e Apresentar precisao ajustavel - a escolha adequada do tipo e do nimero de funcoes

base permite melhorar a precisao da representagao do sistema.
As suas principais desvantagens sao as seguintes:

e Aumento exponencial do nimero de pesos com o numero de entradas, o que pode

inviabilizar algumas aplicagoes.

e Em regides com poucos dados de entrada, devido a caracteristica de aprendizado,

elas apresentam baixa capacidade de generalizacao.

A BSNN tem sido usada com sucesso no treinamento on-line, em aplicagoes de
controle adaptativo de processos repetitivos, tais como, estimador de pardmetros de um
motor a relutancia [101, 102], controle de trajetéria de um robd maével [103] e com especial
interesse para o presente trabalho, no controle de corrente de um motor linear monofasico

a ima permanente, acionando uma carga nao linear e periddica [104].

Por ser um sistema intermediario 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
automatico de adquirir o conhecimento Fuzzy, decidindo qual variavel é importante,
bem como o ntimero necessario de regras para representar adequadamente uma fungao
desconhecida [99].

Como outras AMNSs, a saida da BSNN ¢é formada pela combinagao linear de um
conjunto de n fungoes base definido no espaco de entrada m-dimensional, conforme a

equagao 3.6, e representado graficamente na figura 24.
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y
Input Basis Output
Space Functions Layer
Figura 24 — B-spline Neural Network.
i=1

onde y ¢ o valor da saida da BSNN, X™ é o vetor de entrada de dimensao m, w; é o peso

relacionado com a funcao base B;, e n é o nimero de fung¢oes base e de pesos da rede.

3.2.1.1 Funcdes de base da BSNN

Existe uma grande variedade de fungoes base propostas na literatura para as
BSNN. Na figura 25, visualiza-se uma funcao base de segunda ordem, definida na equagao
(3.7), com somente uma variavel de entrada. Geralmente, as fungdes base sao distribuidas
uniformemente ao longo do espaco de entrada, que para fungoes periddicas varia entre 0

e 27, conforme figura 26.

T d
1+ — - = <0
+d/2 se( 2<x )
T d
B; = _— — 3.7
1 1 /2 se (O<x<2) (3.7)
d d
0 se <x<——> ou <x>—)
2 2

onde d ¢ a largura de abertura da funcao base, isto é, a regiao onde a funcao base assume

valores diferentes de zero.
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B, B, Bs; B, B Bn> Bna B, B

Figura 26 — Conjunto de fungoes Base.

A ordem da funcao é entendida com o niimero de fungoes base com valor diferente
de zero em um ponto qualquer no espago de entrada. Assim, para a funcao base de segunda
ordem e para qualquer valor de entrada, somente duas fungdes assumem valores diferentes
de zero, sendo que o somatério das fungoes base deve ser sempre igual a um para qualquer
valor do vetor de entrada X", conforme dado pela equagao (3.8). Este é um requisito

para qualquer tipo de fungao base proposta para uma BSNN.

1= Bix) (3.8)

A escolha do nimero n de funcoes base da BSNN depende da ordem dos
harmonicos de frequéncia presentes na fungao desejada. Sinais suaves podem ser obtidos
com um pequeno numero de fungoes B; com a base d mais ampla, porem sinais com
variagoes mais acentuadas sao obtidas com um grande ntimero de fungoes B; com a base

d mais estreita.

Redes com pequeno niimero de fungoes base, que geram sinais suaves, podem ser
interpretadas como filtros passa baixa, uma vez que nao sao capazes de gerar sinais com

frequéncia elevada, maior que o nimero de fungoes 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 funcao do erro ¢ e, assim, reproduzir uma funcao desejada na saida da rede. Trata-se

de um processo de treinamento supervisionado, conhecido como aprendizado por corre¢ao

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 funcao base B;, conforme
equagoes (3.9) e (3.10).

wi(k + 1) = w;(k) + Aw; (k) (3.9)

Awi(k) = n (k) Bi(z(k)) (3.10)

onde w;(k+1) e w;(k) sao respectivamente os valores do novo e de antigo do peso i, Aw;(k)
¢é o valor do ajuste do peso, 17 é a taxa de aprendizado, k e k+ 1 sdo as amostragens atual

e proxima, respectivamente.

As equagoes (3.9) e (3.10) também podem ser formalmente obtidas a partir do
algoritmo de Minimo Quadrado Médio ou Least Mean Square (LMS) [99, 100, 94]. Observe
que para o processo de treinamento on-line é necessario que o erro € seja mensuravel e
proporcional ao valor do peso w; ou, em outras palavras, que o erro e o peso tenham
correlacao. Para sistemas de controle pode ser adotada como funcao de erro ¢ a diferenca

entre a referéncia e a variavel de controle.

O valor da taxa de aprendizado determina a velocidade de convergéncia do
processo, um valor muito pequeno pode prejudicar o desempenho do treinamento on-line.
De outro modo, um valor muito elevado pode gerar oscilagdo ou mesmo instabilidade,

quando a rede for aplicada a um sistema de controle.

Note que para as fungoes base de segunda ordem, conforme comentado na secao
anterior, somente duas funcoes assumem valores diferentes de zero. Logo somente dois
pesos sofrem atualizagoes, ou seja, o treinamento somente influencia os pesos das fungoes
na regiao do vetor de entrada, caracterizando um aprendizado local. Este fato, em
contrapartida, reduz a capacidade de generalizagdo da BSNN em regioes do espaco de
entrada onde a rede nao foi treinada ou onde ha poucos dados disponiveis para o ajuste

dos pesos.

Porém, em processos repetitivos ou peridédicos, a BSNN tendera a ajustar o perfil
do sinal de saida para reduzir o erro €, e a velocidade deste ajuste depende do valor

adotado para a taxa de aprendizado 7.

O algoritmo LMS é muito interessante para aplicagbes em tempo real, pois
apresenta uma implementacao simples, baixo custo computacional e independe do modelo,

0 que o torna robusto e atrativo como algoritmo de ajuste de um controlador para o 52
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harmonico das correntes do motor de inducao hexafasico assimétrico, devido a baixa

impedancia do modelo do motor para o 52 harmdnico.

3.3 Proposta de Controle P-BSNN das correntes no plano dg'®

Na figura 27, um diagrama de blocos ilustra a proposta de controlador P-BSNN

para os harménicos de corrente presentes no plano dg¢'® do motor de inducio hexafasico

] -(b .
assimétrico, dadas por zi, C)l e 2253
. . 5
eixo direto e de quadratura, vi 3 e vg.

, cuja saida sao as tensoes de controle do 52 harmonico de

,1'
O ‘| T
— BSNN
° 5(5P) 5
s, dq s, afl
4 eJSQS —
P —
Up
l_(5p)*
s,dg

Figura 27 — Proposta de controlador P-BSNN.

Um controlador BSNN trabalha em paralelo com um controlador puramente
proporcional P, a rede tem a fun¢ao de eliminar o erro em regime permanente, enquanto o
ganho proporcional visa melhorar o desempenho durante os transitérios. Observe que as
variaveis de controle USZ e vg?g sao geradas pela soma das saidas dos controladores BSNN

e P, isto é, v, e U, dadas pelas equagdes (3.11) e (3.12).

v (k) = vpa(k) + vpa(k) (3.11)
VO (k) = v g (k) + vy (k) (3.12)

Como o 52 harmoénico da indutancia de magnetizacdo ¢é nulo, ndo existe
acoplamento entre o eixo direto e o de quadratura e, desse modo, nao ¢é necessario um

bloco de desacoplamento, diferentemente do que acontece com o 1° harmonico.

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 realimentagao

do erro atuar na lei de treinamento da rede, a saida da BSNN em uma dada amostragem
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depende somente do angulo de entrada #,, ndo possuindo uma malha de realimentacao

direta do erro da corrente com o valor de saida da funcao base B;.

A figura 28 exibe com mais detalhes a configuracao da BSNN. De acordo com
figura 26 e a andlise realizada na se¢do anterior, as fungoes base B;(z) sao distribuidas
uniformemente no espago de entrada, sendo a tinica entrada x igual ao angulo de orientacao

do controle 0, e a largura da base d das fungdes base B; é igual a 47 /n.

Figura 28 — Controlador BSNN proposto para o controle do 5 harmoénico.

Note que, diferentemente da configuracao proposta na literatura para a BSNN,

apresentada na figura 24, nesta proposta, para o mesmo conjunto de fung¢oes base, a rede
d

possui dois vetores de pesos w¢ e wy, e duas saidas vy, 4 € vy, calculadas respectivamente

pelas equagoes (3.13) e (3.14).

vpa(k) = iBi(Gs)wf(k) (3.13)
Uhg(k) = 3 Bi(0,)ul (k) (3.14)

i=1
onde w e w! sdo os pesos ligados as saidas v, 4 € v, respectivamente.

Embora o custo computacional dos calculos aumente com o niimero n de fungoes
base — ver equagoes (3.13) e (3.14) — o fato de somente duas fungbes assumirem
valores diferentes de zero faz com que seja necessario executar apenas a soma de dois
termos consecutivos do somatoério das equagoes (3.13) e (3.14), e como as fungoes estao

distribuidas uniformemente no espaco de entrada, para obter a posicao das duas fungoes
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nao nulas, basta tomar a parte inteira da divisao de 65 por d/2, somando com 1 e 2, para
obter os indices inicial e final, respectivamente, assim nao é necessario testar o valor da

saida de todas a funcgoes.

Desse modo, o custo computacional do calculo independe do nimero de funcoes
base. Note que, como o valor do angulo 6, é o mesmo para as duas redes, o valor da funcao

B;(0,) também ¢é o mesmo para a amostragem considerada.

Conclui-se entao, que somente a quantidade de meméria necessaria para armazenar
o vetor com os valores dos pesos ¢ impactada pelo aumento do nimero n de fungoes base.

O valor anteriormente calculado para a funcao base B;(6s), também ¢é usado no
d

calculo do ajuste dos pesos das BSNNs, w¢ e wy, e sao dadas, respectivamente, pelas

equagoes (3.15) e (3.16).

wi(k +1) = wi(k) +n }(k)B;(0(k)) (3.15)

wi(k +1) = wi(k) +n & (k) Bi(0s(k)) (3.16)

sendo que os erros das correntes de eixo direto e de quadratura, ¢ e €7, sao calculados,

respectivamente, pelas equacoes (3.17) e (3.18).

ed(k) =il (k) —il)(k) (3.17)
el (k) = i) (k) — i) (k) (3.18)

Novamente, pelo fato de somente duas fungoes base assumirem valores diferentes de
zero, somente os dois pesos associados a essas duas fungoes sao atualizados, contribuindo

também para a reducao do custo computacional dos calculos.

Por ultimo, o célculo do controle proporcional v, 4 € v, , ¢ executado empregando

as equacgoes (3.19) e (3.20), respectivamente:

vp.a(k) = kpq (k) (3.19)

Upq(k) = kpgq 5?(1{7) (3.20)

onde k, 4 e k, 4 sao, respectivamente, os ganhos proporcionais das saidas de eixo direto e

de quadratura.

Os fluxogramas representativos e resumidos do célculo do controle P-BSNN e

da fungdo B; sao mostrados nas figuras 29 e 30, respectivamente. A simplicidade dos
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calculos e da implementacao do controle proposto é evidente, dado que sao considerados
nos calculos apenas as duas fungoes base B; que assumem valores diferentes de zero por
ciclo da amostragem e, portanto, o laco presente no fluxograma do controle P-BSNN,
mostrado na figura 29, somente é executado duas vezes. No Apéndice B é detalhado o
algoritmo do céalculo do controlador P-BSNN.

"
b = BJj, 6]
Vsg = Vsg +b.wy[]]
Vg = Vsq + b.wq 7]
N Wd[,r:] = wd[,r:] +1.54.b
S w,[j1 =w,lj1+7n.5,.b
j=j+1
vs’d = vs’d + kd'sd
Vgg = Vgq + kq.sq

Figura 29 — Fluxograma resumido do controle P-BSNN.

Assim, ao final de cada periodo wy do regime permanente do sistema controlado,
o controle tendera a ajustar a forma das tensoes nas saidas da rede, v, 4 € vp4, de modo
. A s .(5 .
a reduzir o erro do 5° harmoénico das componentes de corrente, zg C)l e 2253,

velocidade deste ajuste depende do valor adotado para a taxa de aprendizado 7.

sendo que a

Como o valor do erro tende para zero, as saidas do controle proporcional, mostradas

na figura 27, v,4 € v, 4, também tendem para zero. Esse controlador tem a funcao de
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7

6,=(j—1).2

b

20
1——

Figura 30 — Fluxograma resumido do calculo da funcao B;.

melhorar o desempenho transitorio do sistema, pois as saidas v,4 € v, do controle

BSNN, figura 27, precisam de alguns ciclos para se adaptarem as novas condigdes de

b

26
1+

funcionamento, como mudangas na carga ou na velocidade do motor.

3.4 Conclusao

Neste Capitulo é apresentado o controle vetorial com orientacao indireta de campo,
sendo inicialmente apresentada, para efeito de comparacao, uma proposta de controle
presente na literatura. Posteriormente, sao discutidas algumas vantagens e limitagoes das
ANNSs, 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 52 harmonico da corrente do motor do indugao hexafasico assimétrico

sob teste.



78

4 Resultados de simulacao digital e

experimentais

Para validagao do modelo e do controle desenvolvidos sao executadas simulagoes
utilizando o software Matlab/Simulink e testes experimentais em uma bancada, cujos
elementos de poténcia sao uma miaquina de indugdo hexafisica assimétrica de H5kVA,
127V /60Hz, com os parametros definidos na Tabela 2, e dois inversores trifdsicos com
uma frequéncia de chaveamento de H5kHz. Para simular a carga desse motor hexafasico,
a bancada tem uma maquina de inducao trifasica para funcionar no modo gerador de
10k VA, 220V /60Hz e um inversor trifasico conectado aos seus terminais de estator. Para
que a energia elétrica gerada pela "carga" seja realimentada ao sistema de poténcia da
bancada, o barramento dos trés inversores sao interconectados. Um sistema de aquisi¢ao
de dados e de controle em tempo real, o dSPACE DS110/, 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 Apéndice

C.

Condicionador

de sinal

L EE ®

Inv. Inv. Inv.

Matlab 3¢ 3¢
Simulink SN RO [ ) R s
| KQ |
Computador ( (

| Torque/rotagao

Figura 31 — Diagrama de blocos ilustrativo do sistema completo.
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4.1 Obtencdo dos parametros do motor

Para a maquina hexafasica assimétrica sob estudo, os parametros do modelo
proposto sao determinados a partir dos ensaios a vazio e de rotor bloqueado, cujos dados
nominais sdo mostrados na Tabela 2 da secao 2.4. Por sua vez, os respectivos resultados dos

ensaios sao apresentados nas Tabelas 5 e 6, para o 12 e o 52 harmonicos, respectivamente.

Tabela 5 — Testes do 12 harmonico.

Parametros Ensaio a vazio Rotor bloqueado
Tensao [V] 126,7 49,6
Corrente [A] 3,46 6,44
Poténcia Ativa [W] - 528,2
Poténcia Reativa [VAr] 2628,7 1845.8
Induténcia [mH]| 97,1 16,6
Resisténcia [()] - 2,1

Tabela 6 — Testes do 52 harmodnico

Parametros Ensaio a vazio Rotor bloqueado
Tensao [V] 42 42
Corrente [A] 2,13 2,11
Poténcia Reativa [VAr] 449 468,5
Induténcia [mH]| 8,8 9,3

As expressoes das reatancias, das indutancias e da resisténcia de rotor em fungao
das poténcias ativa e reativa, e da corrente de estator, medidas nos testes a vazio e rotor

bloqueado, sao dadas pelas equagoes (4.1), (4.2) e (4.3), respectivamente:

(h)

(h) k A -
Ty = reatancias 4.1
k 6(L§h))2 ( ) ( )
R
L§€ ) = hfu (indutancias) (4.2)
P
ry = —2— (resisténcia de rotor de rotor bloqueado) (4.3)
6(1,")?

h h h h) .~ A o . )
onde xﬁc ), LEC) 2) el ,g ) sd0 a reatancia, indutancia, poténcia reativa e corrente nos
testes, h é a ordem do harmonico, k indica se os valores referem-se ao teste a vazio
(k =0) ou ao de rotor bloqueado (k =b), ws ¢ a frequéncia de acionamento do motor, 7

e P, sdo a resisténcia e a poténcia ativa no teste de rotor bloquado.
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Nos testes a vazio e de rotor bloqueado relativos ao 52 harmonico de tensao, a
indutancia de magnetizacao ¢ nula, ndao ha acoplamento entre os circuitos do estator e
do rotor. Assim sendo, o calculo da indutancia de dispersao pode ser feito em qualquer
velocidade, pois seu valor nao depende do escorregamento, conforme pode ser verificado
no resultado dos teste para o 52 harmonico na Tabela 6, onde os valores para a indutancia

nos testes a vazio e de rotor bloqueado sao similares.

Como o circuito equivalente para o plano dg(! do motor hexafasico assimétrico no
referéncial sincrono ¢ idéntico ao do motor trifasico convencional, seus parametros podem

ser calculados de modo andlogo ao do motor trifasico, pelas equagoes (4.4), (4.5), (4.7) e
ey

(4.8), conforme apresentado em [105], sendo que a reatancia propria do estator 4, ¢ igual

A~ . . 1 c A . , . . . ~
a reatancia do teste a vazio x(() ) ¢ a resisténcia do estator rs ¢ obtida mediante a aplicagao
tensao continua no estator. Os parametros do circuito equivalente sao apresentados na

Tabela 7.

. Ty — Tg
D) .

1) (1)

1 Lss.dg — Lp
LTm,dg = k;g) (4-5)
1)
1) _ Lmdg
k) = KON (4.6)
rr,dq
1 1 1
xl(s,)dq = xis?dq - xin?dq (47)
1 1 1
xl(r,)dq = al( )xl(s,)dq (48)
(1)
xr
af!) = i (4.9)
X
ls,dq

onde (xl(l) ¢ definido igual a um.

Pelo fato de néo se conhecer o valor de k{1, utiliza-se uma expressao aproximada

[105], dada por

)

9,

S

kD~ 1 — (4.10)
No célculo das indutancias de dispersao, o seguinte procedimento é adotado:

e Calculo no referencial sincrono dg(", utilizando os parametros do teste experimental,

Tabela 7, a razao entre a indutancia de dispersao e a indutancia de magnetizacao,
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Tabela 7 — Parametros no referencial sincrono - testes experimentais

Parametros Valores Unidades

re 1,31 )

Ty 1 Q
LY. 86,2 mH
LY 97,1 mH
LY, 97,1 mH
L, 10,9 mH
Lith, 10,9 mH
ot 0,127
o 0,127

. (1) (1) ~ .
para o estator e o rotor, respectivamente, o, ;. € 0,4, Sao obtidos pela

equagao (2.116).

olh, = 0,127
oln, = 0,127

e Conhecidos os valores dos coeficientes de dispersao agq e Uﬁ}d)q e substituidos
na equagao (2.116), juntamente com a indutincia de magnetizacdo determinada
teoricamente (Tabela 4), para obter as devidas indutdncias de dispersao (Ll(;,)dq e

Ll(i)dq), apresentadas na Tabela 8.

Tabela 8 — Calculo tedrico das indutancias

Parametros Valores Unidades

Ly, 7,1 mH
Ly, 8,7 mH
o, 0,171
o, 0,086
LY. 97,0 mH
LY, 109,3 mH
LY, 109,3 mH
L, 12,3 mH

Lith, 12,3 mH
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. 1 1 o - N

e Determinados os valores L\, e LI!. "¢ substituidos na equagao (4.11), obtém-se
ls,dq lr,dq )

os valores teodricos das indutancias de dispersao L;, e L;. expressas no referencial

natural (abc-zyz), como colocados na Tabela 8.

Lls = Lls,dq - 5a 2

(4.11)
Llr - Llr,dq - 37 6

e A partir da substituigdo dessas indutancias de dispersao na equagao (4.12), obtém-
se os coeficientes de dispersao oy e o, definidos no sistema natural (abc-zyz), como

apresentados na Tabela 8.

- Lls

7T Lo
(4.12)

o Llr

T I

e Finalmente, sao obtidas a indutancia mitua entre estator e rotor L,, e as indutancias
de magnetizacao do estator e do rotor, respectivamente L,,s € L,,,, a partir dos dados

experimentais, elas sdo explicitadas nas equagoes (2.106), resultando

L
Lis = Tk?l (4.13)

L(l)

_ _rrdg

os+ 1
Os respectivos valores destas indutancias sdo apresentados na Tabela 9.

Este procedimento é necessario para obtencao final dos parametros obtidos a partir
dos calculos tedricos e dos ensaios experimentais, devido ao fato de os valores tedricos das
induténcias de dispersao no referencial natural (abc-zyz) nao terem sido calculados. Para
sua determinagao adotou-se que os coeficientes de dispersao nos referenciais natural (abc-
ryz) e sincrono (dq) sdo iguais tanto para os calculos tedricos quanto para os ensaios
experimentais. Adotando-se esta consideragao, conclui-se que os valores das indutancias
obtidos a partir dos testes experimentais sao 11% menores do que as obtidas a partir dos

calculos tedricos.
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Tabela 9 — Parametros no referencial natural: testes experimentais

Parametros Valores Unidades

T 1,31 Q
Ty 1 Q
Ly 36,5 mH
Ly, 89,4 mH
L, 25,5 mH
Ly 6,3 mH
Ly, 7,69 mH
O 0,171
oy 0,086

4.2 Resultados do sistema em malha aberta

Simulacdes computacionais e testes experimentais de partida livre, aplicacao e
remocao de degrau de carga, com o motor operando em malha aberta sao realizados.
Na simulagdo computacional, o modelo matematico do motor hexafasico é expresso
no referencial natural (abc-zyz), com seus pardmetros obtidos a partir dos testes

experimentais a vazio e de rotor bloqueado, definidos na Tabela 9.

Uma maquina de indugdo trifasica gaiola de esquilo de quatro polos, acoplada
diretamente no eixo do motor hexafésico, funciona no modo gerador, mediante o controle
de sua frequéncia sincrona: um inversor conectado aos seus terminais de estator controla a

frequéncia elétrica de alimentacao, tal que resulte velocidade sincrona inferior a 900rpm.

Em todas as figuras apresentadas na sequéncia, o grafico da esquerda refere-se aos

resultados de simulagao, e o da direita, aos experimentais.

4.2.1 Partida livre

O valor eficaz das tensoes 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
poténcia dos inversores. Desse modo, garante-se que a corrente de estator maxima ¢é o seu
o valor nominal, sendo que ela ocorre somente no instante da partida e, a 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) sao apresentados

as curvas de velocidade e nas figuras 32(c) e 32(d), as de torque.
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Figura 32 — Partida livre: velocidade e torque eletromagnético.

Observe que o transitério de velocidade verificado no teste experimental é mais
rapido do que o referente a simulacao. Estas diferencas podem ser atribuidas ao calculo
tedrico da constante de inercia J, apresentada na Tabela 2 no Capitulo 2, ser maior do que
o real, uma vez que no seu calculo admitiu-se que o rotor tenha a forma de um cilindro

macico, isto ¢, nao se consideraram as ranhuras do rotor.

No que diz respeito ao torque, o seu valor maximo obtido experimentalmente ¢ um

pouco menor que o obtido na simulagao computacional.

4.2.1.2 Tensoes e correntes

As tensoes instantdneas das seis fases no momento inicial da partida sao
mostradas nas figuras 33(a) e 33(b), respectivamente para a simulagdo e para o resultado
experimental. Note que, a simulacao inicia com a tensao da fase a em seu valor maximo,
ou seja #; = 0, o mesmo nao ocorre no teste experimental, pois este foi realizado varias

vezes e a posicao angular nao foi inicializada a cada teste.

As correntes do estator sdo mostradas nas figuras 34(a), 34(c) — resultados de
simulagao —, e os respectivos resultados experimentais, nas figuras 34(b), 34(d). Pelo fato

de a tensao de estator ser limitada ao valor usado no teste de rotor bloqueado, no instante



Capitulo 4. Resultados de simulacao digital e experimentais 85

80r
601
. — 40
=, =, 20}

1% z% 0F—
= 5 20}
= E ol
60}

-80 0 0ol 0.02 003 0oz 0,05 80 0 0.01 0.02 003 0.04 0.05
' Tempo Ts] ' ' Tempo |[s]

(a) Simulagao (b) Experimental

Figura 33 — Partida livre: tensoes hexafésicas.

da partida, a corrente de estator tem o seu valor nominal e, a medida que o rotor acelera,
seu valor diminui, alcancando o valor de regime no instante ¢t ~ 2,7 s para a simulacao e
t =~ 2,1 s para o resultado experimental. Observe que estes valores de regime permanente

sao atingidos no instante em que a velocidade alcanga seu regime permanente.

Corrente [A]
Corrente [A]

15 2 ! 35 2 %5 0 05 1 15 2 25 3 35 4
Tempo fsT Tempo [

(a) Simulagdo: correntes hexafésicas (b) Experimental: correntes hexafdsicas
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Figura 34 — Partida livre: correntes de estator.

Quando se compara os resultados de simulagao com os do teste experimental, a

envoltéria das correntes hexafasicas (referéncial natural abc-zyz) tém comportamentos
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similares, como as figuras 34(a) e 34(b) mostram. No entanto, a corrente do teste
experimental apresenta um transitério menor, o que estd de acordo com a resposta
da velocidade. Observa-se também de forma clara, que a envoltéria da corrente do
experimento é maior do que aquela da simulagao, tal diferenga pode-se creditar ao fato de
que os parametros do modelo matematico usado na simulacao sempre sao aproximados e,

por essa razao, que os testes experimentais sao importantes.

Para o cdlculo das correntes no referencial sincrono (dq) é adotado a orientagao
pelo eixo direto da tensao, isto é, Vd(l) = 75V e Vq(l) = 0V, sendo que a tensao do 5°

)

I : 5 . -
harmonico é idealmente igual a zero, Vd(q = 0V. Assim, pode-se visualizar as componentes
instantaneas de eixo direto e em quadratura nas figuras 34(c) e 34(d), como esperado, as
correntes no referencial sincrono também apresentam o mesmo comportamento descrito

para o as correntes no referéncial natural (abc-zyz).

Para melhor visualizar as correntes hexafasicas durante a partida livre, sao
selecionados e ampliados o inicio e o fim do transitorio das correntes, figura 35. Também
sao ampliados as amplitudes das correntes no referencial sincrono, figura 36, para um

melhor observacio das correntes no plano dg®.

Mesmo no inicio do transitério da partida, figuras 35(a) e 35(b), é possivel observar
uma grande similaridade entre os resultados de simulacao e o do teste experimental, apesar

do valor inicial do angulo 6, ser diferente em cada caso.

Entretanto, no final do transitério, figuras 35(c) e 35(d), observa-se para o resultado
do teste experimental, uma diferenca entre as amplitudes das correntes [,, I, e 1., em
comparagao com as correntes I, I, e I, este resultado é refletida como um aumento das
correntes no referencial sincrono, no plano dq®, figura 36(b). Estas diferencas no resultado
experimental sao atribuidas a nao idealidades presentes no inversor ou no motor, que nao

sao modeladas e nem visualizadas no resultado de simulagao, conforme figuras 36(a).

4.2.2 Aplicacdo de carga

Os resultados numéricos de regime permanente do teste com carga sao mostrados
na Tabela 10, sendo que os valores colocados entre parénteses referem-se a simulacao
computacional, para diferencid-los dos experimentais, tornando imediata a comparacao
entre eles. Vale ressaltar que, devido as dificuldades de ter as mesmas condigdes na
simulacao e no experimento, os valores de torque do teste experimental, obtidos pelo ajuste
da velocidade de eixo, foram entradas para a simulacao, sendo as saidas os resultados das

demais varidveis. A tensao de alimentagao em ambos os testes ¢ 121,7V/60Hz.

A partir dos resultados mostrados nessas duas tabelas e considerando o mesmo

torque, as seguintes observacoes sao feitas:
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Figura 35 — Partida livre: ampliagdo das correntes hexafésicas (abc-zyz).
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Figura 36 — Partida livre: ampliacio das correntes nos planos dg") e dg®.

e No que diz respeito a velocidade de eixo e a poténcia ativa, os resultados sao muito
proximos;

e Quanto a poténcia aparente e corrente elétrica, observa-se um desvio maximo de

aproximadamente 10% e um minimo de 4%, como mostra a figura 37.

As respostas dinamicas da velocidade sdo mostradas nas figuras 38(a) e 38(b), e
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Tabela 10 — Aplicacao de Carga: resultados experimentais e de simulacao digital

N.m rpm VA %% 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)
121
10

el —— VA

X —A

B —w
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Figura 37 — Desvios nos resultados da Tabela 10.

as do torque, nas figuras 38(c) e 38(d). Na simulagao aplicou-se um rampa para o torque
de carga de 25N.m em At = 0,1s, de modo a melhor replicar o comportamento do
teste experimental, pois devido as constantes de tempo do sistema, composto pelo motor
hexafasico e o gerador trifasico, e pela forma de aplicacao do torque de carga, através
do ajuste da frequéncia de acionamento da maquina trifasica, nao é possivel aplicar um

degrau de carga real no teste experimental.

As comparacoes dos resultados de simulacao com o experimental validam o modelo
proposto ao exibirem praticamente o mesmo desempenho, excetuando as oscilagoes da
resposta apds a aplicagdo da carga no teste experimental, consequéncia novamente da
interacao entre o motor hexafasico e o gerador trifasico, assim estas oscilagoes nao estao
presentes na simulagao, pois o valor do torque de carga é simplesmente uma entrada

imposta para o modelo.

Os valores instantaneos da corrente de estator definidos nos referenciais natural e
sincrono sao mostrados nas figuras 38(e) e 38(g), para a simulagdo, e nas figuras 38(f) e

38(h), para o teste experimental.
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Figura 38 — Aplicagao de carga em malha aberta.
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Nas figuras 38(e) e 38(f) observa-se que a envoltéria das correntes do estator
no referencial natural sdo similares entre os resultados obtidos na simulacdo e no
teste experimental. Este resultado é novamente confirmado nas figuras 38(g) e 38(h),
onde sao visualizadas as correntes do estator no referéncial sincrono, observa-se que
as formas de onda das correntes de eixo direto e de quadratura também apresentam
similaridades entre os resultados de simulagdo e experimental. Também observa-se no
resultado experimental, uma oscilagdo nas corrente em ambos o referencias, consequéncia

das oscilagoes apresentadas na velocidade do eixo do motor.

Os resultados de simulacao e experimental de remog¢ao de carga sao mostrados
na figura 39, para o motor operando em malha aberta, de modo similar ao teste de
aplicacao de carga, na simulagdo de remocao de carga aplicou-se um rampa de 25N.m
a ON.m em At = 0, 1s, de modo a melhor replicar na simulagao o desempenho do teste
experimental. Observa-se que o comportamento entre o resultado de simulacao e do teste
experimental sao similares, assim como o comportamento do teste de remocao de carga ¢é
muito semelhante ao de aplicacao de carga, sendo validos os mesmos comentarios para os

dois testes.

4.3 Resultados com o Sistema de Controle

Adotando a orientacao indireta do fluxo de rotor e o modelo matematico do motor
no referencial natural com seus parametros dados na Tabela 9, sao realizados os seguintes
testes para verificar o desempenho do controlador proposto neste trabalho para o controle

de velocidade mediante as correntes dos planos dg™") e dg¢®:

e Controladores PI de velocidade e corrente no plano dg:

— Testes sem carga: magnetizacao do motor com a corrente de eixo direto e
com rotor parado, partida com perfil em rampa da velocidade e reversao de

velocidade.

— Teste de aplicagao de carga.

e Controlador P-BSNN de corrente do plano dg®

4.3.1 Controladores Pl de velocidade e corrente no plano dg("

Para validacao do controlador P-BSNN de corrente aplicado no sistema de controle
vetorial de velocidade por orientacao indireta de campo do rotor, primeiramente é
demonstrado o funcionamento do controle PI das malhas de velocidade e da componente
fundamental da corrente — plano dg —, conforme ilustrado nas figuras 18, 19 e 20,

com o controle da corrente no plano dg¢® desativado. Assim as tensoes de eixo direto e
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Capitulo 4. Resultados de simulacao digital e experimentais 92

~ . . . —(5
de quadratura correspondentes sao idealmente igualadas a zero, ou seja, vi iq = 0. Os

parametros do controlador sao dados na Tabela 11.

Tabela 11 — Pardmetros do Controle PI da velocidade e da corrente no plano dg™

Parametro Valor Descricao

k) 0.8  Ganho proporcional de velocidade
kY 4 Ganho integral de velocidade

kY 50  Ganho proporcional da corrente dg(!
k‘z(l) 2000 Ganho integral da corrente dg"

Sao executados, entdo, testes de magnetizagdo do motor, de partida, de reversao de
velocidade e de carga, respectivamente figuras 40, 41, 42 e 43, onde a coluna da esquerda

refere-se aos resultados de simulacao e, claro, a da direita, aos experimentais.

4.3.1.1 Teste de magnetizacao

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, w, =0 e wy = 0, de acordo com a equagao (3.1).

As correntes do estator no referencial natural (abc-zyz), figuras 40(a) e 40(b),
variam em rampa no intervalo de tempo igual a 1 segundo. Cada uma das correntes de
eixo direto ZSC} (corrente de magnetizagao), figuras 40(c) e 40(d), segue a sua referéncia,
variando de zero a 4,3A, enquando que a corrente de quadratura ig};, responsavel pela
geracdo de torque do motor, permanece em zero. Por sua vez, as correntes do plano dgq®®,
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 referéncia, dada
por uma rampa de zero a 900rpm em At = 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 aceleracao, figuras 41(e) e 41(f). Como o incremento na corrente
de quadratura foi pequeno, a envoltéria das correntes no referencial natural sofrem uma
alteracdo muito pequena durante a partida, figuras 41(c) e 41(d). As correntes do plano

dq®, figuras 41(g) e 41(h), permanecem préximas de zero.
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Figura 40 — Corrente de magnetizacao do motor em malha fechada.

4.3.1.3 Teste de reversdo da velocidade

Como se observa nas figuras 42(a) e 42(b), a velocidade segue sua referéncia em
uma rampa de 900rpm a —900rpm em At = 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 desaceleracao, figuras 42(e) e 42(f). Novamente, como o incremento
na corrente de quadratura foi pequeno, a envoltoria das correntes no referencial natural
sofrem uma alteragdo muito pequena durante a reversao de velocidade, figuras 42(c) e

42(d), enquanto as correntes do plano dq(®, figuras 42(g) e 42(h), permanecem préximas
de zero.
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Figura 42 — Reversao de Velocidade em malha fechada.
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4.3.1.4 Teste de carga

Uma carga de 25N.m ¢ aplicada ao eixo do motor em ¢ ~ 2 s e, posteriormente,
retirada em ¢t ~ 7s, 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
instantaneo na velocidade de 10rpm é verificada, enquanto que o escorregamento aumenta
de zero para aproximadamente 5% com o aumento da velocidade sincrona w,, como
mostrado nas figuras 43(a) e 43(b).

Por sua vez, a corrente no referencial natural sofre um incremento de
aproximadamente 80%, na simulagdo computacional e no teste experimental — figuras
43(c) e 43(d), enquanto que a corrente de eixo direto permanece em 4, 3A (magnetizacao
constante), e a corrente de quadratura, que é responsavel pelo torque, sofre um incremento
de 7TA na simulacao, e de 84 no teste experimental — figuras 43(e) e 43(f). No que diz
respeito as correntes no plano dq(5), tal como ocorreu nos testes anteriores, permaneceu

em um valor muito baixo — figuras 43(g) e 43(h).

Com excecao dos resultados da corrente no plano dq®, nos quais hé novamente
diferencas entre os resultados da simulagao e do teste experimental, que sao devidas a nao
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 ruido e algumas oscilagoes.

4.3.2 Controlador P-BSNN de corrente do plano dg(®

Como idealmente as correntes do plano dg'® nao sofrem influéncia da carga, o
teste do controle destes harmoénicos pode ser executado com o motor operando a vazio,
sendo, entao, escolhidas as velocidades de 450 e 900rpm, obtendo-se, assim, uma corrente

no plano dq¢V) de aproximadamente 4, 3A.

Para avaliacao do resultado sao adotados o médulo da corrente presente no plano
dq®, e o erro quadratico médio, ou mean squared error (MSE), da correntes no plano
dq®, ao longo de um ciclo do acionamento do motor, conforme a equacao (4.14), onde as

N . ~ . . ~(5p)* ~(5n)x*
referen(:las da corrente sao 1guals a zero, Zg 53 = 0 (§] Zg dq)

= 0, pois as corrente no plano
dq® somente geram perda de eficiéncia para o motor, assim o objetivo do controlador

P-BSNN é reduzir as correntes presentes neste plano.

MSE) =~ > VO )2 + G2 + ()2 + ()2 (114)

onde MSEElq) ¢ o erro quadratico médio das correntes sincronas e anti-sincronas no plano

dq®, e M é o ntimero de amostras em um periodo da tensdo de alimentacao.
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Figura 43 — Aplicagao de degrau de carga em malha fechada.
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4.3.2.1 Implementacdo do controlador P-BSNN

A aplicacao do P-BSNN, treinado como proposto na literatura e apresentado
na secao 3.2.1.2, no controle das correntes do plano dq®, apresenta os resultados
experimentais da figura 44. Observa-se que o sistema de controle é habilitado no instante
(5)

em que as tensoes v, 4, assumem valores diferentes de zero em ¢ = 0, como mostrado na

figura 44(a).

Em um primeiro momento, as correntes diminuem abruptamente, e na sequéncia
continuam a diminuir em uma taxa mais suave, figuras 44(c) e 44(e), embora, ao longo do
funcionamento, as tensoes de saida do controlador no plano d¢® continuem a aumentar,
figura 44(b), assim revertendo a tendéncia inicial dos valores das correntes, figuras 44(d) e
44(f), indicando que os valores dos ganhos w¢ e w{ também estdo aumentando, resultando

em um processo de treinamento divergente.

Pelo fato de nao se ter encontrado na literatura nenhum tipo de referéncia para
evitar esse comportamento divergente do processo de treinamento on-line do BSNN, nesse
trabalho um conjunto de protec¢oes é implementado:

.. Y ~ —(b .

1. Limite do valor maximo das tensoes 'Ug C%q e dos ganhos w¢ e w, verificados a cada

ciclo de amostragem.

2. Deteccao do valor minimo de MSE, mediante: (1) o calculo do valor de MSES;), (2)
o armazenamento do valor dos pesos sempre que o valor calculado do MSEE;I) seja
menor que o calculado no ciclo anterior, ou seja, guarda o valor dos pesos no ciclo
com menor MSE&Z) e (3) atualizagdo do valor dos pesos, com o valor armazenado

. 5 . .
anteriormente, sempre que o MSEElq) tender a aumentar, ou mesmo divergir.

3. Decremento do valor dos pesos em 0,05%, quando o algoritmo de treinamento nao
. 5 .

conseguir decrementar o valor do MSEElq) por um tempo superior a 2 segundos, para

evitar que o treinamento fique preso a um valor nao 6timo, quando ocorrer uma

mudanga na condi¢do de funcionamento, como mudanca na velocidade.

Enquanto a protecao 1 é executada a cada ciclo de amostragem, as protecoes 2 e 3
sao executados para cada periodo da tensao de alimentacao, como ilustrado no fluxograma
da figura 45. Estas protecoes eliminam o problema de divergéncia apresentado na figura
44, viabilizando a aplicagdo do controlador P-BSNN no controle da corrente do plano
dq®.

4.3.2.2 Desempenho do controle P-BSNN

Para efeito de comparagao da performance do controlador da corrente no plano

dq®, inicialmente sio mostradas as correntes instantdneas naturais do 5° harmonico,
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Figura 44 — Resultados iniciais do controlador P-BSNN.

quando nenhum controlador ¢é habilitado, e por essa razao, sao adotadas como referéncias

para o controle Dual PI proposto em [50] e para o controle P-BSNN, proposto neste
trabalho. Os parametros dos controladores sao definidos nas tabelas 12 e 13.

Tabela 12 — Parametros do Controle Dual PI

Parametro  Valor

K 12,5
K® 250

Os controles sao testados em 4 tipos diferentes de desbalanceamentos, conforme
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m=m-+1

2= (:80) 4 (55) + (£9) 4 (i59)
MSE = MSE ++12

M5SE = M5SE/m
m=10
j=j+1
I’Fd,mz'.'-z I’Fﬂ'
Wqum = Wq v
M, = MSE
j=
Wg = Wamin
Tr-t-’q. = I-L-’qmm
MSE = M,;,,

I"Fﬁ.',min = .L'Fd,m:'n' EJQQQE

Wiy min = Wy min-0,9995
M., = MSE
j=0

Figura 45 — Fluxograma das Protecao do treinamento do BSNN.

descrito em [50]:

1. Sistema com desbalanceamento natural

2. Resisténcias de 1, 52 em série com as trés fases abc de um dos dois sistemas trifasicos
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Tabela 13 — Parametros do Controle P-BSNN

Parametro  Valor

K 12,5
n 30
7 0,0001

3. Resisténcia de 1,52 em série somente com a fase a a de um dos dois sistemas

trifasicos

4. Resisténcias de 1,5€) em série com as fases a e x de cada um dos sistemas trifasicos

A insercdo de resisténcias em série com o estator tem como objetivo realcar os
diferentes tipos de desbalanceamentos, sendo que os resultados dos testes sao 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

¢ muito pequeno: o valor do médulo de [ 8(2(1 ¢ de 2,3% a 3,4% em relagao ao valor

do médulo da corrente [, 8(2(1. Dependendo do valor da velocidade, este desbalanceamento
pode ser causado pelo tempo morto entre o chaveamento, ou dead-time, e por pequenas
diferencas no inversor ou no motor de inducao hexafasico 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, [ ®) Jaria entre 18% e 11%

s,dq
](1)

em relagio ao valor da corrente I

para as velocidades de 450rpm e 900rpm,
respectivamente. Particularmente, este desbalancamento insere correntes de 52 harmonico

anti-sincrono e o controle P-BSNN apresente um desempenho muito superior ao do Dual

PI

Os desbalanceamentos dos testes 3 e 4, fases a e az, 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 sao verificadas diferentes combinacoes
da corrente de 52 harmoénico com componentes sincrono e anti-sincrono. 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 Pls, 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 harmonicos de
corrente muito reduzido, independentemente do tipo de desbalanceamento, demonstrando,

assim, sua capacidade de adaptacao.
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Figura 46 — Controle da corrente do plano dq® - teste 1 natural.

Tabela 14 — Controle da corrente do plano dg® - teste 1 natural

450 rpm 900 rpm
Controle MSE [A] [IJ)| [A]  MSE [A] [I})] [A]
Sem controlador 0,0496 0,1 0,0719 0,1453
Dual PI 0,0097 0,0198 0,0236 0,0484
P-BSNN 0,0073 0,0152 0,0217 0,0449
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Figura 47 — Controle da corrente do plano dg®

Tabela 15 — Controle da corrente do plano dg

J— 1(5)

Y l . (5
X i

-5 0.02 0.64Tem 1386[5] 0.08 0

(b) Sem controlador - 900 rpm

150 o 155)
= 1 — 1155)
: m IR

% 0.02 0.04 Tem}g(gs[ l 0.08 01

(d) Dual PI - 900 rpm

=

-5 0.02 0.64Tem 1386[5] 0.08 01

(f) P-BSNN - 900 rpm

- teste 2 abe.

%) - teste 2 abc

450 rpm 900 rpm
Controle MSE [A] [IJ)| [A]  MSE [A] [I})] [A]
Sem controlador 0,3877 0,781 0,2396 0,4871
Dual PI 0,0738 0,1484 0,0669 0,1361
P-BSNN 0,0097 0,0199 0,0206 0,0416
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Figura 48 — Controle da corrente do plano dg® - teste 3 a.

Tabela 16 — Controle da corrente do plano dg® - teste 3 a

450 rpm 900 rpm
Controle MSE [A] [IJ)| [A]  MSE [A] [I})] [A]
sem controlador 0,1659 0,3341 0,108 0,2191
Dual PI 0,0316 0,0641 0,0339 0,0694

P-BSNN 0,0079 0,0163 0,0191 0,0395
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Figura 49 — Controle da corrente do plano dg® - teste 4 ax.

Tabela 17 — Controle da corrente do plano dg® - teste 4 ax

450 rpm 900 rpm
Controle MSE [A] [IJ)| [A]  MSE [A] [I})] [A]
Sem controlador 0,1394 0,2805 0,1119 0,2266
Dual PI 0,0255 0,0517 0,0326 0,0664
P-BSNN 0,0067 0,0138 0,0242 0,0494
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4.4 Conclusao

Neste Capitulo sao realizados testes experimentais de obtencao dos parametros
do motor de indugdo hexafasico assimétrico, sendo que os resultados obtidos nos testes
apresentaram similaridade aos valores obtidos nos célculos tedricos. Simulagoes e testes
experimentais de partida livre e de aplicacao de degrau de carga em malha aberta validam

o modelo desenvolvido para o motor de inducao hexafasico assimétrico.

Também sao realizados simulagoes e testes experimentais para validacao do
controle vetorial de velocidade do motor hexafasico, primeiramente operando somente
com o controle das correntes no plano dg¢¥, demonstrando novamente a qualidade do

modelo desenvolvido e o bom desempenho do sistema de controle.

Por ultimo, é implementado o controle P-BSNN proposto no presente trabalho
para reduzir os harménicos de corrente presentes no plano dg¢® do motor de inducdo
hexafasico assimétrico e, adicionalmente, sdo discutidos aspectos praticos de sua
implementacao, sendo propostas protecoes para resolver problemas de divergéncia no
processo de treinamento. Testes experimentais demonstram o excelente desempenho e a
capacidade de adaptacao do controle P-BSNN para diferentes tipos de desbalanceamentos,

superando o Dual PI.
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5 Conclusoes e Perspectivas

Neste trabalho é desenvolvido primeiramente um modelo do motor de indugao
hexafésico assimétrico no referencial natural (abc-zyz), sendo entdo obtidos os modelos
nos referénciais estacionério estatérico-rotérico (af5-mn) e sincrono (dg), a partir do
qual é obtido o circuito elétrico equivalente. O rotor gaiola de esquilo ¢ modelado
por um equivalente de m, fases eletricamente isoladas e de enrolamentos concentrados.
A influéncia do numero de barras do rotor e de sua inclinacdo sobre as funcoes
de enrolamento do rotor, e, consequentemente, sobre as indutancias miutuas e as de

magnetizacao do motor hexafésico, ¢ analisada.

O modelo desenvolvido no referencial natural (fases abc-zyz) representa com
acuracidade os harmonicos espaciais e temporais presentes na fmm de entreferro do motor.
Este acoplamento entre os harmonicos espaciais e temporais é expresso pela forma de onda
nao senoidal da funcao de indutancia mutua 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 referéncial sincrono (dg), a
obtencao das indutdncias do motor no referéncial natural (abc-zyz), resultado que nao
foi encontrado na literatura técnica sobre os motores de indug¢ao multifasicos. O modelo é
validado comparando os resultados de simulacoes com os testes experimentais de partida
livre e aplicagao de degrau de carga, os quais demonstram a boa qualidade do modelo

desenvolvido.

Na sequéncia ¢ apresentado um controle vetorial de velocidade por orientagao
indireta de campo do rotor, com foco no desenvolvimento de um controle adaptativo
para reduzir os harmonicos de corrente presentes no plano d¢® do motor. Algumas
vantagens e limitacoes das ANNs e seus processos de treinamento aplicados a sistemas
de controle sao analisadas, sendo, entao, proposto um controle adaptativo baseado na
BSNN com treinamento on-line, para reduzir as correntes no plano dq®. Aspectos
praticos da implementacao do controle P-BSNN e problemas de divergéncia do processo de
treinamento da rede sao analisados, concluindo com uma proposta para otimizar o tempo
de execucao do algoritmo de controle, bem como solugoes para viabilizar a implementacao
do treinamento on-line do controle P-BSNN desenvolvido, sendo estas: limite para as
tensoes no plano dq¢®; protecio contra divergéncia do treinamento e protecdo contra

minimo local.

Simulacoes e testes experimentais sao realizados para validacao do controle vetorial
de velocidade por orientacao indireta de campo do motor hexafasico, primeiramente

operando somente com o controle das correntes no plano dg'", demonstrando novamente
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a qualidade do modelo desenvolvido e o bom funcionamento do sistema de controle. Por
ultimo, através da insercao de resistores em série com os enrolamentos do estator, com o
objetivo de ampliar a magnitude das correntes presentes no plano d¢®, sdo 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,

realcando 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 inducao hexafasico assimétrico, podem ser adaptados e aplicados
a outros motores de induc¢ao multifasicos, com diferentes niimeros 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 multifasicos sao os seguintes:

e Desenvolvimento do modelo das equagoes do estator por tensoes de linha, em vez das
de fase, permitindo, deste modo, a simulacao diferentes tipos de desbalanceamento

do motor.

e Aprofundamento do estudo sobre os harmonicos presentes na fmm de entreferro e
seu acoplamento com os harmonicos de corrente nos motores, para os quais o niimero

de fases do estator é diferente do nimero de barras do rotor.

e Testes do Controle P-BSNN com o motor de inducao hexafasico assimétrico com
enrolamento distribuido, pois este apresenta um valor menor da indutancia de
dispersao para os harmonicos, quando comparado com o concentrado utilizado
neste trabalho. Assim sendo, ele é mais suscetivel a problemas com harmonicos
de correntes devido a nao idealidades do inversor ou do motor que nao foram
representadas no modelo, uma vez que quanto menor for a indutancia de dispersao,
maiores serdo as correntes geradas no plano dq'®, representando portanto uma

complexidade adicional para o desempenho do controle.

e Aplicar o controlador P-BSNN no controle da componente fundamental das
correntes no plano dg", em funcionamento normal e em situacdo de falha de uma
ou mais fases do inversor ou do motor, para reduzir a pulsacao no torque do motor

gerado pelo desbalanceamento das fases do estator.

e Aplicar o controlador P-BSNN no controle da amplitude dos componentes
harmonicos de baixa ordem das correntes do estator, gerando assim, uma fmm
de entreferro girante e aproximadamente retangular em motores de inducao

multifasicos, para aumentar a relacado do torque por unidade de corrente.
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APENDICE A - Célculo do momento de

inércia

Para simplificar o calculo do momento de inércia do sistema J, o rotor é
considerado um cilindro macico de ago elétrico, ou seja, as barras de aluminio do rotor

sao desconsideradas. Assim sao aplicadas as seguintes Equagoes em seu céalculo:

m,r
=—7" Al
5= (A1)
my = pT’VOlT (AQ)
Vol, = nr?l (A.3)

onde p, é a densidade do ago elétrico com valor igual a 7,65g/cm?; J, ¢ momento de inércia
do rotor, m,. é a massa do rotor, Vol, é o volume do rotor, a definicao das variaveis r, e

[ e os seus valores estao definidos na Tabela 2 no Capitulo 2.

Por ultimo, como o sistema é composto por dois motores com as mesmas dimensoes
mecanicas e rigidamente acoplados em um mesmo eixo, o valor do momento de inercia

total do sistema j ¢ dado por:

J=2J, (A.4)

O valor de J é apresentado na Tabela 2 no Capitulo 2.
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APENDICE B - Controle P-BSNN

Algoritmo de cédlculo da saida e do treinamento da BSNN:

01 function [Vd5s, Vgbs] = PBSNN(teta, Idr, Iqr, Id5s, Ig5s, Idba, Igba)

02
03
04
05
06
07
08
09
10
11
12
13
14
15
16
17
18
19
20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31
32
33

persistent tetaa Wi Wim d ier iep iem ieind tempo Kp eta;
NB = 30;
if isempty(tetaa)
tetaa=0;
Wi=zeros(NB,2);
Wim=zeros(NB,2);
d=1%pi()/NB;
ier=0;
iep=0;
iem=64000;
ieind=0;
tempo=0;
Kp=1;
eta=0.001;
end
tempo=tempo+1;
NN=zeros(2);
ie=zeros(4);
ie(1)=Idr-1d5s;
ie(2)=Iqr-1g5s;
ie(3)=Idr-Idba;
ie(4)=Iqr-Iq5a;
ies=ie(1)2;
for j=2:4
ies=ies+ (ie(j)2);
end
ies=sqrt(ies)/4;
ieind=ieind+1;
if ((tetaa>(1.6%pi()))&& (teta<(0.4*pi())))||((tetaa<(0.4*pi()))&& (teta>(1.6*pi())))
ier=iep/ieind;
iep=ies;

ieind=1;
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34
35
36
37
38
39
40
41
42
43
44
45
46
47
48
49
90
o1
52
93
54
55
o6
o7
o8
99
60
61
62
63
64
65
66
67
68
69
70
71
72

if (enable == 0)
if ier < iem
iem=ier;
Wim=Wj;
tempo=0;
elseif ier > (iem*1.01)
Wi=Wim,;
elseif tempo > 10000
iem=ier;
Wi=Wim*0.9995;
tempo=0;
end
end
else
iep=iep-ies;
end
setor=floor(2*teta/d);
for ii=(setor+1):(setor+2)
tetap = (ii-1)*d/2;
tetat=teta-tetap;
if ii <= NB
i = ii;
else
i=1;
end
if (tetat <= 0)
Bi=1+(2*tetat/d);
else
Bi=1-(2*tetat/d);
end
for j=1:2
NN(j) = NN(j) + (BiWi(i,));
Wi(i,j)=Wi(i,j)+(eta*ie(j)*Bi);

end

end

for j=1:2
NN(j) = NN(j) + (Kp¥ie(j))
if NN(j) >=1

NN(j)=1;
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73 elseif NN(j) <= -1
74 NN(j)=-1;

75 end

76 end

7 Vd5s=NN(1);
78  Vghs=NN(2);
79 tetaa=teta;
80 end
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APENDICE C - Fotos do Painel de Teste

Figura 50 — Foto da bancada de teste

- N QY —

Figura 51 — Conjunto de motores
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Figura 52 — Computador de controle

Figura 53 — Visao externa do painel
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Figura 54 — Visao interna do painel

Figura 55 — Detalhe do sistema de acionamento
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A NEURAL NETWORK CONTROLLER FOR THE DIRECT POWER
CONTROL OF DOUBLY FED INDUCTION GENERATOR

Rodrigo Andreoli de Marchi, Paulo S. Dainez, Fernando J. Von Zuben and Edson Bim
State University of Campinas - UNICAMP
School of Electrical and Computer Engineering - P.O. Box 6101 - 13083-852 Campinas Brazil
ramarchi@dsce.fee.unicamp.br, psdainez@dsce.fee.unicamp.br, vonzuben@dca.fee.unicamp.br and bim@dsce.fee.unicamp.br

Abstract - In this paper a direct power control strategy
for a doubly-fed induction generator by using an artificial
neural network controller with the multilayer perceptron
structure is presented. The control variables direct-
and quadrature-axis rotor voltage signals are directly
generated by proposed controller from both stator current
and voltage that are measured by Hall sensors. The input
variables of the control system are the rotor speed, the
active and reactive power references and their respective
errors. The proposed control strategy allows that the
converter connected to the rotor terminals operate with
constant switching frequency which simplifies the design
of the AC harmonic filter and also prevents their power
loss. To validate the proposed control strategy, digital
simulation and experimental tests are performed for a
2.25kW doubly-fed induction generator. A TMS320F2812
DSP is used to implement the neural network controller.

Keywords — Direct power control, Doubly-fed induction
generator, Neural Network Controller, Multilayer
perceptron, Constant switching frequency.

LIST OF SYMBOLS

TgyTp stator, rotor resistances.
Lg,L,, L, stator self, rotor self, mutual inductances.
o total leakage factor.

W1, Wa, W synchronous, slip, rotor angular frequency.
01,6-,0, stator flux,slip, rotor angles.

P,Q active and reactive power.

V., 1,¢ voltage, current, flux space vectors.

v, 1,1 voltage, current, flux components.
X=x+jy space vector expressed in the general

reference frame .

S, T stator and rotor, respectively.

a, direct- and quadrature-axis expressed in
the stationary reference frame.

d,q direct- and quadrature-axis expressed in
the synchronous reference frame.

m,n direct- and quadrature-axis expressed in
the rotor reference frame.
ky rotor coupling factor.

I. INTRODUCTION

The use of the Doubly-Fed Induction Generator (DFIG)
enables the control of its power flux from sources of
mechanical energy that have variable speed, such as in wind

Artigo submetido em 17/01/2013. Primeira revisdo em 19/04/2013,
segunda revisdo em 05/08/2013. Aceito para publicacdo em 05/08/2013 por
recomendagio do editor Henrique A. C. Braga.

1038

energy sources [ 1-3]. Another feature of the DFIG application
is the control of the stator power flux by rotor terminals as
shown in Figure 1, which makes it attractive for high power
applications, because the rotor power is usually 1/4 of the
rated power of machine [4]. A DFIG application to make

Grid

S (=T
— {]l = IE} _JJ

Converter

Fig. 1. Power flux in doubly fed induction generator.

better use of converters and improve the ability to control the
total reactive power grid is proposed by [5]. PI controllers
are also used for controlling the DFIG power flux to balanced
voltages [6]- [7] and to grid voltage dip conditions in [8].

To obtain high dynamic performance in the reactive and
active stator power control a direct power control (DPC)
was developed [9], similar to the direct torque control
(DTC) for the induction motor presented in [10]. The first
works with DPC applied to the DFIG configuration used the
hysteresis controller [11]. This entails a variable switching
frequency, a high computational effort, and the necessity
of stator side AC filters to eliminate broadband harmonics,
consequently increasing in size and power loss. To overcome
the disadvantage of working with variable switching frequency
some strategies were developed for the DPC, as verified in
[12], in which the acquisition of the rotor voltage components,
the rotor speed measurement, the calculations of the active and
reactive power and the stator flux estimation are all performed
in a constant sample time, as presented in [13].

The DPC for a DFIG configuration with neuro-fuzzy
inference system and a Takagi-Sugeno fuzzy logic controller
of first order are proposed to determine the control variables
d-axis and g-axis rotor voltages in [13]. In [14] an artificial
neural network (ANN) is used for estimating the wind speeds
and from these data one obtains the ideal rotor speed that
generates the maximum power. Aiming at increasing the
efficiency of three-phase induction motor drives over the entire
operation range, it is proposed by [15] the use of an ANN to
predict the optimal rotor flux reference. To find the maximum
power generation of a DFIG, a controller based on an ANN
is also proposed by [16] and the digital simulation exhibited

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 18, n.3, p.1038-1046, jun./ago.2013
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some advantages over a PI controller, such as lower picks
in the controlled variable during the transitory and faster
response. The inverse control logic applied to the stator
power control of a DFIG proposed by [17] uses simultaneously
a neural network and PI controllers to generate the control
variables.

In this paper a direct power control strategy for a 2.25kW
DFIG is proposed and implemented using a controller based
on an ANN with the multilayer perceptron (MLP) structure,
which allows the control of the coupled and nonlinear system.
The MLP controller generates direct- and quadrature-axis
rotor voltage signals from the active and reactive power
references, the active and reactive power errors and the rotor
speed. The MLP was subject to an off-line training procedure
and the set of samples for the supervised learning process
was obtained from PI controllers. The single MLP controller
replaces the PI controllers and the estimation block of the
reference rotor currents reducing the number of blocks and
variables to be implemented in the control loop, and this is
its main advantage over the approaches mentioned earlier,
including those already based on neural networks. Digital
simulation and experimental tests for the DFIG operating at
sub-synchronous speeds are presented to validate the proposed
controller.

II. FUNDAMENT OF DIRECT POWER CONTROL TO
DOUBLY-FED INDUCTION GENERATOR

A. DFIG Model

Adopting stator flux orientation, the DFIG model should
be presented in the synchronous reference system. Supposing
rs 22 0, the following set of equations holds [18]:

e Stator and rotor fluxes
'J’s = '@bds

'J)dq,r = '(/1(17‘ + j’(/)qf" = LTjdq,r + medq,s (2)

e Stator and rotor voltages

= 1/)3 = szdq,s + Lmjdq,r (1)

dips .
Wt jorss O

wdq,

qu,s = Vd,s + jvq,s =

qu r=Vy T+]V r= T'»,-qu rt+— +]w2wdq - (4)

e Stator active and reactive powers

3 _ _
P = QRe(qu,s Tag.s) %)

'jdq,S) (6)

By combining Equations (1) and (2) one obtains the stator and
rotor current expressions as a function of the flux:

3 _
Qs = Elm(vdq,s

1/15 kr"/;dq,r
qu’ oLy oL, )
T d]dq, krd)s
Lagr = oL, oLy ®)
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where,
L2 L
— 1 _ m k — m
o T.L and £k, I

Replacing Equations (3) and (7) into Equations (5) and (6),
and after some algebraic manipulation, it follows that:

= *kwld)s@[)qr (9)

Q= harta (2~ ) (10)

where, k = 3k, /20 L.

With the infinite bus hypothesis, w; and 95 are constants,
and, consequently, the variation of the stator reactive and
active powers (AP;, AQ;) will be expressed as changes in
direct- and quadrature-axis rotor flux given by:

AP,
Athgr = ket (11)
_ A,
Mar = (12)

B. Direct power control (DPC)

The stator active and reactive power are the controlled
variables in the DPC, while the control variables are the
direct- and quadrature-axis rotor voltages. Aiming at constant
switching frequency, a constant sampling period T’ is adopted,
and if I, » = 0, Equation (4) can be written as:

At

Vi = ;f:‘ ~ water (13)
Aty

Vir = 500 1 iy, (14)

By combining Equations (9), (10), (11) and (12), we obtain
the following expressions for the direct- and quadrature-axis
of the rotor voltage as a function of the stator flux:

1 AQs

Vir = kw11 Ts

+LLJ2P} (15)
1 AP,
Vqr B kwlws {7 Ts (16)

Therefore, once the required A Ps, AQs and w, is known, the
rotor voltages can be determined.

111. MLP CONTROLLER

Neural networks are flexible mathematical devices to
implement nonlinear controllers [19]. As the MLP with a
single hidden layer is sufficient to approximate any continuous
function inside a unit hypercube, it is convenient to normalize
the training data [20]. The possibility of learning from data
[21], the potential of preserving high levels of performance at
distinct operating points [22], and the existence of statistical
procedures aiming at promoting the maximization of the
generalization capability [23,24] are the main motivation for
using neural networks controllers.

The number of neurons in the input and output layers is
respectively defined by the number of inputs and outputs

1039
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required by the application. There are no general guidelines
for defining the best number of neuron in the hidden
layer. The choice of a high number of hidden neurons
might produce overfitting, thus reducing the generalization
capability. The choice of a low number of neurons may impair
the representation capability of the network, thus precluding
the reduction of the training error [24]. What we have adopted
here are twenty hidden neurons and what we considered
enough to provide a proper degree of flexibility to the neural
network and to avoid over training, 15% of the training data
was kept apart as the validation dataset and the learning
procedure stops when the neural network weights minimizes
the error produced by the validation dataset.

A. Training data

The training data of the MLP are acquired from the based
model control as presented in [25]. This control formulation
has the advantage of decreasing the number of PI controllers
from four to only two, as it is shown in Figure 2. The

Pl Vyg Vwa R Py
- Psand Qs
DFIG lydo Q
»| Calculation | =
le—1
In.gqand Iy sq*
Estimator [ &——  p*
— Q*

Fig. 2. Control diagram to generate the training dataset.

training dataset should contain samples from diverse operating
conditions. This is a crucial requisite for the proper behavior
of the obtained MLP controller.

The control system illustrated in Figure 2 is simulated for
each of the speeds in the range of +£15% of the synchronous
speed (160, 175, 188, 201 and 216 rad/s): for each speed
the reference signals of the stator active and reactive power
have the rectangular profile, as shown in Figure 3. The input
data P, Q%, AP;, AQs and w,, and output data Vj, and
V,r utilized for training are selected and normalized around
the transition of active and reactive powers, as highlighted in
Figure 3 (data not selected are discarded) and the sampling
frequency is 1 kHz. This selection avoids excess of redundant
data, which could impair the training quality and increase the
convergence time. The set of training data is normalized. It
must also be emphasized that the gains of the PI controllers
are set for each speed due to the nonlinearity that is inherent in
induction machines and the PI controllers were adjusted by
trial and error tuning method. This data acquisition policy
guides to 2489 input-output samples to compose the training
dataset. This training dataset is used as follows: 70% for
adjusting the MLP weights, 15% for validation and 15% for
test.
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Fig. 3. Stator powers profiles to generate the training dataset.

B. Training process

The supervised learning (training process) is responsible for
adjusting the weights of the MLP by means of the following
iterative rule:

Wit + 1] = W[t + AW[1] (17)

where W{t] is the vector composed by current values of
the weights, ATW|[t] by incremental weight adjustment and
Wt + 1] by the subsequent values of the weights. The
incremental weight adjustment is performed so that the mean
square error between the desired outputs and the obtained
ones is minimized for the validation dataset, though only the
training dataset is used to adjust the weights. In other words,
the adjustment of the weights employs the training dataset, and
the stopping condition is checked considering the validation
dataset.

The supervised training process is generally performed off-
line and is characterized by a nonlinear optimization problem.
As it is well-known in the context of nonlinear optimization,
the iterative process may get stuck in local minima, depending
on the initial value of the weights. To reduce the chance of
converging to a poor local minimum, here we have adopted
multiple restarting and we have also initialized the weights
in a small interval around zero, e.g. [—0.1,+0.1]. We
have adopted here a scaled conjugate gradient second-order
method [26], used both for recurrent and nonrecurrent neural
networks.  This method is numerically stable, has a fast
convergence and a low computational cost [27].

The maximum number of training epochs is limited to 10%.
If the MSE associated with the validation dataset is still being
reduced after 10* epochs, then the algorithm will run for
additional 10* epochs. The computational demand can be
considered low, with less than one minute to conclude 10*
epochs on conventional desktop.

C. Proposed MLP controller

The proposed MLP controller has five inputs (Q3, AQs,
P}, AP, and w,), twenty neurons in the hidden layer and two
neurons in the output layer (Vg and V), as it is illustrated
in Figure 4. The MLP directly generates the rotor voltages
Var and V,,. without PI controllers and without the estimation
block for the reference rotor currents, as shown in Figure 5.

Eletrén. Potén., Campo Grande, v. 18, n.3, p.1038-1046, jun./ago.2013
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Fig. 4. Proposed MLP controller.

The weights associated with the synaptic connections
between the input and the hidden layers are represented by
matrix Wy, and the weights between the hidden and the output
layers, by matrix W>. The adopted activation function for
the hidden layer neurons is the hyperbolic tangent and for the
output layer neurons, the identity function. Hence, the output
of the MLP is given by

Sypn = [tanh(X W)W (18)

where S, is the row vector with neural network outputs (V;.4,
Viq), X is the row vector with all the input data (Ps, Q. Py,
Q* and wg) and W, W} are the transpose of matrices W; and
Ws.

Vidq P
- Psand Qs .
DFIG | 7. a
Calculation S >
-
Wg
A 4 20 _
Vig
MLP * Qs*
Controller 4Ps <
Via >
- PS‘

Fig. 5. Control Diagram with MLP Controller.

IV. SIMULATION AND EXPERIMENTAL RESULTS

The simulation and experimental tests were performed with
a 2.25kW, 220V, 60Hz, 4 poles. The control system block
diagram is illustrated in Figure 6 and the description of each
block is as follows:

- Transformations abc-a3 and a3-dq block

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 18, n.3, p.1038-1046, jun./ago.2013
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¥ Co'r\::-oﬁler ol ~| WM IE%S
Qs @: mn .
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Fig. 6. System block diagram.
Vg (t) = 1/3[2Uabs + chs} (19)
’Ug(t) = 1/\/§vbcs (20)
i (t) = igs (21)
ig(t) = 1/v/3[ias + 2ips) (22)
- 05 estimation
'Jjaﬁs = /(Vaﬁ,s - Tsjaﬁ,s)dt (23)
wﬁs

05 = arctan (24)

Yas
- Py and Qs calculations are done by Equations (5) and (6)

- MLP controller

The MLP controller determines the control signals V. and
Vgr from P} and Q7 references, AP;s and AQ); error, and w;-.

- Uy and vy, calculations

The control signals Vy, and V,, are expressed in the rotor
reference frame by

an,r = Umyr + jvnr = qu,rej(6576r) (25)

- Space vector modulation (SVM)

To generate the pulse width modulation (PWM) switching
patterns the Space vector modulation (SVM) is utilized. To
maintain it in the linear zone of operation, the rotor voltages
are limited by following functions:

|an,r(k)‘ =V + o5 (26)

§ = arctan —2= (27)

Umr

if ‘V'm,n,r‘ >= Vm,n,m,rthen ‘an,'r‘ = an,m,T

where V44, is the maximum voltage of the converter.
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The test bench is composed of a DSP Tms320F2812,
interface circuits, an incremental encoder of 1500 pulses, a
power converter of six IGBTs (10kW), a personal computer
and an oscilloscope. The DFIG rotor and stator terminals
are connected to the power converter and to the infinite bus,
respectively. A squirrel cage induction motor connected
directly to the power grid was mechanically coupled to the
DFIG to provide mechanical energy, i. e., the induction motor
has no speed control. As hyperbolic tangent is not available
in the mathematical library of the adopted DSP, the activation
function of the hidden neurons in the MLP was implemented
with an arc-tangent function [28]. In the DSP programming,
two interruptions were implemented:

1) Interruption of 200 ps - This time interval corresponds
to the inverter switching period of 1/5kHz and the function
performed are

- Calculation of the position and speed rotor from the
encoder pulses.

- The MLP algorithm implementation to generate the
output control signals Vg, and V,.

- Generation of the command signals of the SVM.

2) Interruption of 50 us - In this period four updates of
stator variables are permitted and the function performed are

- Voltages and current measurement of the stator line and
the transformation of these variables to the stationary
coordinate system.

- Estimation of the stator angular flux.

- Calculation of P and Q.

A. Simulation results for the variable speed operation

The aim here is to verify the generalization capability of
the trained MLP. So, all the operating range of the stator
power and rotor speed were considered. The simulations were
performed with reference values (P, @, and w}) distinct
from the ones considered in the training phase of the MLP,
as shown in Figure 7.

In Figure 7(a) it is shown the imposed speed profile.
Observe that the speed varies 15% around synchronous speed,
which is the usual operating range for DFIGs . The stator
active and reactive power profiles (reference and obtained) are
shown in Figure 7(b).

In Figure 7(c) , during the period where the power is null, it
is observed that the stator currents are next to zero and respond
immediately to the power variations, following the intended
profiles.

In Figure 7(d), it is observed that the amplitude
and the phase sequence of the rotor currents change
with respect to the stator power references and the
subsynchronous/supersynchronous rotor speeds.

B. Simulation and experimental results for constant speed
operation
The results presented in Figure 8 (simulation) and Figure 9
(experimental), with w, = 180.0 rad/s, are shown side by side
for favoring the comparative analysis. Observe that P; and Q)
are zero, before the first step in power reference.
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Fig. 7. Simulated results with variable speed.
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Fig. 9. Experimental results with sub-synchronous speed.
Fig. 8. Simulated results with sub-synchronous speed.
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(8A/div) of stator.

Fig. 10. Details of the variation in power factor: (a) simulation and
(b) experimental.

During the period that the power is zero, the stator
currents are next to zero and respond immediately to the
required power, following the intended profiles, as shown
in Figures 8(b) - 8(d) (simulation) and Figures 9(b) - 9(d)
(experimental).

Furthermore, the phase angle of current regarding to the
voltage, as shown in Figures 8(d) and 9(d), is 7 radians,
when the active power is not zero, and this is in accordance
with the load convention. Regarding the reactive power, it is
observed that the phase angle of current Is modified due to the
changes in the power factor, i.c., leading (capacitive load) or
lagging (inductive load) power factor. This effect is presented
in details in Figure 10.

In Figures 8(c) -simulated results- and 9(c) -experimental
results- it has been observed a small difference between the
rotor currents waveforms because the digital simulation was
performed with a constant speed of 180.0rad/s and in the
experimental test, the generator is driven by squirrel cage
motor without speed control.

Thus, it is possible to conclude that the dynamic- and
steady-state responses of the experimental results (Figure 9)
are very close to the reference values and consistent with the
simulation.
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V. CONCLUSION

This paper has shown the experimental application of a
direct power control of a doubly-fed induction generator
under oriented stator flux using a controller based on an
ANN. All the PI controllers and rotor current estimation
block, that generated the set of samples for training process
were replaced with success by a single MLP controller with
twenty hidden neurons. The results have shown that the
DPC approach combined with the MLP controller maintain
the features of the DPC and adds the inherent characteristic
of an ANN controller, more specifically the capability of
controlling the coupled and nonlinear system and to generalize
the performance to the whole range of operation considered in
the training data. Furthermore, the execution and application
of this controller are conceptually and computational simple,
besides presenting a good performance. The experimental
results have shown the effectiveness of the controller when
attending changes in reactive and active power under sub-
synchronous speed, being these results consistent with those
obtained by simulations.

APPENDIX

TABLE 1
Nominal values of the 2.25 kW DFIG

Parameters Value
2.25kW, 220V
60 Hz, 4
1.2,1.24 []
98.14, 98.14, 91.96 [mH]

Power, Voltage
Frequency, Poles
Ts, T'r
Lgs, Ly, Ly
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A Multilayer Perceptron Controller
Applied to the Direct Power Control of a
Doubly Fed Induction Generator
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Abstract—This paper presents a direct power control strategy for
a doubly fed induction generator by using an artificial neural
network controller with the multilayer perceptron structure. This
controller generates the direct- and quadrature-axis rotor voltage
signals from both the stator current and voltage that are measured
by the Hall sensors. The input variables of the control system are the
rotor speed, the active and reactive power references, and their
respective errors. The proposed control strategy allows the con-
verter connected to the rotor terminals to operate with constant
switching frequency. Digital simulation and experimental tests are
performed for a 2.25-kW doubly fed induction generator to validate
the proposed control strategy.

Index Terms—Artificial neural network (ANN), constant
switching frequency, direct power control (DPC), doubly fed
induction generator (DFIG), multilayer perceptron (MLP).

NOMENCLATURE
Toy Tp Stator and rotor resistances.
Lg, Ly, Ly, Stator self, rotor self, and mutual inductances.

o Total leakage factor.

W1, Wa, Wy Synchronous, slip, and rotor angular frequencies.

0,05,0, Stator flux, slip, and rotor angles.

P,Q Active and reactive powers.

V., 1,% Voltage, current, and flux space vectors.

v, 1, Voltage, current, and flux components.

X =2 +jy Space vector expressed in the general reference
frame.

s, T Stator and rotor.

«Q, Direct- and quadrature-axes expressed in the
stationary reference frame.

d,q Direct- and quadrature-axes expressed in the
synchronous reference frame.

m,n Direct- and quadrature-axes expressed in the
rotor reference frame.

ky Rotor coupling factor.

* Reference signals.
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I. INTRODUCTION

HE USE of the doubly fed induction generator (DFIG)
T enables the control of its power flux from sources of
mechanical energy that have variable speed—see the illustration
in Fig. 1—as is the case of wind energy [1], [2]. An advantage
of the DFIG is the possibility of controlling the stator power
flux by rotor voltage [3], which makes it attractive for the high
power applications, due to the low power rotor involved, i.e.,
approximately 1/4 of the rated power of the machine. In general,
proportional-integral (PI) controllers are used to determine the
rotor voltages from stator power errors [4], [5], or when the DFIG
operates under grid voltage dip conditions [6].

To obtain a high dynamic performance from the reactive and
active stator power controls, a direct power control (DPC) was
developed [7], similar to the direct torque control (DTC) for
the induction motor presented in [8]. The first application
to the DFIG power control is a hysteresis controller [9],
although this implies variable switching frequency, a high
computational effort and the necessity of a stator side ac filter
to eliminate the broadband harmonics causing, therefore, the
increase of the inverter and their electrical losses. To overcome
the disadvantage of working with variable switching frequency,
in [10], the controller calculates the required rotor control
voltage within each fixed time period; however, it only presents
the simulated digital results. This strategy is also applied in
[11]. The comparison between vector control (VC) and the DTC
and DPC strategies for the power control systems of a DFIG is
presented in [12]. Simulation and experimental tests for the
machine operating as a motor or generator have shown that
DPC is superior, because it works with low settling time,
medium overall implementation complexity, and high robust-
ness. In contrast, the disadvantages are high sampling rates and
high instrumentation constraints.

The use of the neuro-fuzzy inference system and the first-order
Takagi-Sugeno fuzzy-logic controller applied to the DFIG is
proposed to determine the control variables—d- and g-axes rotor
voltages—in [11]. This article presents good results, but its
implementation has the disadvantage of requiring three neural
networks with a high number of neurons. A neuro-fuzzy PI gain
scheduler is proposed to control a rotor side voltage—source
converter of a DFIG to track the maximum wind power point in
[13], being the six gains of the neuro-fuzzy tuners trained offline.
This controller achieves fast system response, with almost no
overshoot, shorter settling time, and no steady-state error for

1949-3029 © 2014 IEEE. Personal use is permitted, but republication/redistribution requires IEEE permission.
See http://www.ieee.org/publications_standards/publications/rights/index.html for more information.
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Fig. 1. Power flux in DFEG.

different operating conditions. In [14], an artificial neural net-
work (ANN) is used for estimating the wind speed, and from
these data, one obtains the ideal rotor speed that finds the
maximum power. With the aim of increasing the efficiency of
three-phase induction motor drives in the entire operation range,
the use of an ANN to predict the optimal rotor flux reference is
proposed in [15]. To find the maximum power generation of a
DFIG configuration, a controller based on an ANN is also
proposed in [16] and the digital simulation displays some
advantages compared to the PI controller: lower peaks of the
controlled variable during the transitory and faster response. The
inverse control logic applied to the stator power control of a
DFIG proposed in [17] uses, simultaneously, the neural network
and PI controllers to generate the control variables.

In this paper, a DPC strategy for a 2.25-kW DFIG is proposed
and implemented using a controller based on an ANN with the
multilayer perceptron (MLP) structure, which was subjected to
an offline training procedure; the necessary set of samples for the
supervised learning process was obtained from different tunings
of the PI controllers that are replaced by a single MLP controller.
In addition, the MLP controller has the function of estimating the
reference rotor currents and, consequently, it reduces the number
of blocks and variables to be implemented in the control loop—
this is its main advantage over the approaches mentioned earlier
in this section. The proposed MLP controller receives the stator
active and reactive powers, the respective power errors, and the
rotor speed as inputs. The output is given by the direct- and
quadrature-axis components of the rotor voltage. Digital simu-
lation and experimental tests for the DFIG operating at variable
and constant speeds are presented to validate the proposed
controller.

II. DPC oF A DFIG
A. DFIG Model

The basic equations of the DFIG written according to its
electrical parameters of direct- and quadrature-axes are as fol-
lows [18].

1) Stator and rotor fluxes

{pdq,s = ’lpds + jqu = szdq.s + Lmjdq,r (1)
"7)dq,'r = ¢dr + jwqr = L7idq,7' + Lmj-dq.w (2)

499

2) Stator and rotor voltages

d{bdq,s
dt

¢dq,r

dt

V(Iq,s = ‘/ds + .]‘/qs = Tsjdq,s + + jwlwdq,s (3)

_ , 4
qu,r = ‘/dr + ]VZN' = Trqu,r +

+ jUJZ'J’dq,r (4)

where wy = w; — w;.
3) Stator active and reactive powers

3 = =k

Pé‘ = iRe(Vd‘LS : qu,s) (5)
3 - =

Qs = ilm(vdq,s ) quAs)~ (6)

4) Rotor active and reactive powers

3 - =

P = iRe(Vdi' : qum) (7)
3 . =

Qi = 21m(Vay, - T,,). (8)

2

Adopting the stator flux orientation and supposing that v, = 0,
the stator voltage stator flux equations are

'l;_bs = wds = ¢s = szdq.s + Lmj-dqm (9)
_ . dp,
qu,s = Vds +]V;15 = d_d; + ]wlwy (10)

By combining (9) and (2), one obtains the stator and rotor
current expressions as a function of the flux

T 7/)5 k‘ll"lz)dq r
Iy = — —Tdar 11
.8 oL, oL (11)
%d T kﬂ/]e
Iy, =t 2 12
dg, O'LT O'Ls ( )
where 0 =1 — % and k, = LL—

By combiningﬁ(g), (6), (10), ‘and (11), after some algebraic
manipulation, it follows that:

P,

¢‘1" = - kwlws (13)
Y Q
Yar = T o, (14)

where k = 3k, /20 L.

With the infinite bus hypothesis, w; and 1), are the constants,
and consequently, the variation of the stator reactive and active
powers (AP;, AQ;) will be expressed as changes in the direct-
and quadrature-axes rotor flux given by

AP;
Atpgr = — fewn s (15)
_ A
Awdr - = /ﬂwﬂbs . (16)

B. Direct Power Control

The stator active and reactive powers are the controlled
variables in the DPC, whereas the control variables are the
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direct- and quadrature-axis rotor voltages. Aiming at the constant
switching frequency, a constant sampling time period T is
adopted, and by combining (4) and (12)—(16), one obtains the
equations of the control variables

AQ.
‘/{lr =a UJQPs - JEQ:| +b— CQS (17)
AP,
Vqr = —a |:uJ2Qs + T:| + dwy — Py (18)

1 _ _ . _ s
where a = Tl b= I Vs € = GiLae and d = R
These last two equations are employed to determine the
input variables for the controller design, i.e., Q%, AQ,, P,

AP;, and w,.

III. MLP CONTROLLER

Neural networks are the flexible mathematical devices to
implement the nonlinear controllers [19]. MLP with a single
hidden layer is sufficient to approximate any continuous func-
tion inside a unit hypercube, it is convenient to normalize the
training data [20]. The possibility of learning from the data [21],
the potential of preserving the high levels of performance at
distinct operating points [22], and the existence of statistical
procedures applicable to maximize the generalization capabili-
ty [23], [24] are the main motivations for using the neural
network controllers.

The number of neurons in the input and output layers is defined
by the number of inputs and outputs required by the application,
respectively. There are no general guidelines for defining the best
number of neuron in the hidden layer. The choice of a high
number of hidden neurons might produce overfitting that re-
duces, thereby, its generalization capability. Otherwise, the
choice of a low number of neurons may impair the representation
capability of the network, hindering the reduction of the training
error [24]. We have adopted a hold-out training procedure with
several proposals for the number of hidden neurons, trying to
maximize the performance over a validation dataset composed of
15% of the whole dataset available for supervised learning.

A. Proposed MLP Controller

MLP generates the rotor voltages V. and V. without PI
controllers and without the estimation block for the reference
rotor currents, as illustrated in Fig. 2(a). The proposed MLP
controller has five inputs (QF, AQ,, P, AP, and w,), five
neurons in the hidden layer and two neurons in the output layer
(Vg and V), as illustrated with details in Fig. 2(b). The number
of hidden neurons was defined based on the hold-out training
procedure.

The weights of the synaptic connections between the input and
the hidden layer are represented by the matrix W, and those
between the hidden and the output layer, by the matrix W,
The adopted activation function for the hidden layer neurons is
the hyperbolic tangent and for the output layer, neurons is the
identity function. Hence, the output of MLP is given by

S = [tanh(X W)|W?, (19)
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Fig. 3. Control diagram with PI controllers to generate the training dataset.

where S,, is the row vector with neural network outputs
(Vid, Vig), X is the row vector with all the input data (P, Q.,
P?,Q%,and wg), and W’l', V‘ﬂ2 are the transpose of matrices W
and W,.

B. Training Data

The training data of MLP are acquired from the based model
control, as presented in [25]. This control formulation has the
advantage of decreasing the number of PI controllers from four to
only two, as shown in Fig. 3. For the proper behavior of the
obtained MLP controller, the training dataset should contain
samples from diverse operating conditions.

The system is simulated for each one of the speeds in the range
of £15% of the synchronous speed (160, 175, 188, 201, and
216 rad/s), applying a square wave profile sequence at the
reference signal of active and reactive powers for each speed,
as shown in Fig. 4. It must be emphasized that the gains of the P1
controllers are set for each speed.
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are normalized to constitute the set of training data. The sampling
frequency is 1 kHz and the data are selected around the transition 15
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of active and reactive powers, as highlighted in Fig. 4, for
avoiding the excess of redundant data, which could impair the
training quality and increase the convergence time (data not
selected are discarded). This data acquisition policy guides to
2489 input—output samples to compose the training dataset,
which is separated into three parts: 70% for adjusting the MLP
weights, 15% for validation, and 15% for test.

C. Training Process

The supervised learning (training process) is responsible for
adjusting the weights of the MLP by means of the following
iterative rule:

W[t +1] = W[t + AW[] (20)

where Wt] is the vector composed by current values of the
weights, AW[t] by incremental weight adjustment, and
W[t + 1] by the subsequent values of the weights. The incre-
mental weight adjustment is performed and the mean square error
(MSE) between the desired outputs and those generated by MLP
is minimized for the validation dataset, although only the training
dataset is used to adjust the weight. In other words, the adjust-
ment of the weights employs the training dataset, and the
stopping condition is checked considering the validation dataset.

The supervised training process is generally performed offline
and is characterized by a nonlinear optimization problem. As is
well known in the context of nonlinear optimization that the
iterative process may stop at local minima, depending on the
initial value of the weights. To reduce the possibility of con-
verging to a poor local minimum, here we have adopted multiple
restarting and have also initialized the weights in a small random
interval around zero, e.g., [—0.1,40.1].

Given an initial condition for the vector of weights, there are
several approaches in the literature to compute AW |t]. Some of
them are solely based on first-order derivatives of the MSE in
relation to the weights, being associated with the gradient descent
methods. More elaborate optimization algorithms require second-
order derivatives and may promote a faster convergence to the
nearest local minimum. We have adopted a scaled conjugate
gradient second-order method [26], used both for recurrent and
nonrecurrent neural networks. This method is numerically stable
and has a fast convergence and a low computational cost [27].

Epochs

Fig. 5. Evolution of the training and validation datasets.

The maximum number of training epochs is limited to 10, If
the MSE associated with the validation dataset is still being
reduced after 10* epochs, then the algorithm will run for an
additional 10* epochs. The computational demand can be con-
sidered low, with less than 1 min to conclude 10? epochs on a
conventional desktop.

Table I shows the MSE for the validation dataset and the total
training epochs for three different numbers of neurons in the
hidden layer (20, 10, and 5). It is observed that the largest error
was obtained for the 20 neurons configuration. For ten and five
neurons, there is a significant decrease in the MSE. Due to the
necessity of the practical implementation of the obtained neural
network, we have decided to choose the MLP with the smallest
number of hidden neurons: five hidden neurons, a reduced
amount of computational resources is required.

The evolution of the MSE for the training dataset and also for
the validation is presented in Fig. 5. The MSE in the initial
iterations is not presented to allow a proper visualization of its
evolution along with the optimization steps.

The minimum value of the MSE for the validation dataset is
obtained at epoch 6469. The main parameters of the supervised
MLP learning process are presented in Table IL.

It can be stated that, to define the topology of the MLP
controller, to get the set of training data, and to perform the
actual training itself are laborious tasks and require knowledge of
the DFIG operation and control, giving the controller a certain
degree of difficulty, although it is realized offline.

IV. SIMULATION AND EXPERIMENTAL RESULTS

The simulation and experimental tests were performed with
2.25 kW, 220 V, 60 Hz, 4 poles, rs =12 Q, r, =1.24 Q,
Ly=L,=9814 mH, and L,, = 91.96 mH. To validate the
proposed controller, the tests were performed with variable speed
operation and with constant speed operation.

The control system block diagram is illustrated in Fig. 6 and
the description of each block is as follows.
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TABLE 11
TRAINING PARAMETERS
| Par ters | Value |
No. of training patterns 1743
No. of validation patterns 373
No. of test patterns 373
No. of hidden layer neurons 5
No. of weights 42
No. of iteration 10 000
Epoch of minimum validation error 6469
Correlation (validation), output 1 0.9957
Correlation (validation), output 2 0.9964
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Fig. 6. System block diagram.
1) Transformations abc — a8 and a8 — dq block
Va(t) = 1/3[20abs + Vpes] (21)
vs(t) = 1/v/3upes (22)
ia(t) = tas (23)
qu,s = Vds +jvqs = Vaﬁsej(e@)- (25)

2) P, and @, calculations are done by using (5) and (6).

3) MLP controller determines the control signals V;, and V,
from P and Q7 references, respectively, AP, and AQ;
error, and w,..

4) 0, estimation

'l_/’aﬁ,s = /(Vaﬂﬁs - Tsjaﬂ,S)dt (26)
0 = arctan Voo . (27)
as
5) vy and vy, calculations
an,r = Uy + ij' = qu,'rej(eg_er)' (28)

6) Space vector modulation (SVM)
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To generate the pulse-width modulation, SVM is used which
is maintained in the linear zone of operation by the following
functions:

|V (B)] = 1 J V12, + 032 (29)
§ = arctan " if |V | >= Vinasrs
Uy ' '
then ‘Vm'n,,'r| = V;nax.r (30)

where Vi« 1s the maximum voltage of the converter.

The test bench is composed of a digital signal processor (DSP)
TMS320F2812, interface circuits, an incremental encoder of
1500 pulses, a power converter, a personal computer, and an
oscilloscope. The DFIG rotor and stator terminals are connected
to the power converter and to the infinite bus, respectively. A
squirrel-cage induction motor was mechanically coupled to the
DFIG to provide the mechanical energy. As hyperbolic tangent is
not available in the mathematical library of the adopted DSP, the
activation function of the hidden neurons in MLP was thus
implemented by an arc-tangent function [28]. The DSP program-
ming has two interruptions.

1) Interruption of 200 ps: This time interval corresponds to

the inverter switching frequency (5 kHz):

a) calculation of the rotor position and speed from the
encoder pulses;

b) the MLP algorithm implementation to generate the
output control signals Vg, and V,;

¢) generation of SVM command signals.

2) Interruption of 50 ps: During this period, four updates of

stator variables are permitted:

a) voltage and current measurements of the stator line and
the transformation of these variables to the stationary
coordinate system;

b) estimation of the stator angular flux;

¢) calculation of P, and Q.

A. Simulation and Experimental Results for Variable Speed
Operation

To verify the generalization capability of MLP, the
variable speed operation of the DFIG was tested and the
simulation results are shown in Fig. 7 and the experimental
results in Fig. 8. Observe, in Fig. 8(c), that the speed varies
+15% around synchronous speed and that the phase sequence of
three-phase rotor currents depends on the rotor speeds—if
it is super or subsynchronous. In turn, the output active and
reactive power profiles of the stator follow the respective in-
tended profiles during the supersynchronous/synchronous/
subsynchronous speed operation. In addition, it is observed in
Fig. 8(d) that the DFIG provides active power to the system by
rotor terminals, when it operates at super-synchronous speeds,
and it absorbs active power, when it operates at subsynchronous
speeds.

The results presented in Fig. 8(a) and (c) show that the
experimental results of the variable speed operation are very
close to the reference values and consistent with those obtained
by the digital simulation.
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Fig. 7. Simulation results for w, = 215 — 160 rad/s: (a) stator active and
reactive power profiles and (b) three-phase rotor current waveforms.

B. Simulation and Experimental Results for Constant Speed
Operation

The results presented in Figs. 9 (simulation) and 10 (experi-
mental) are shown side by side for favoring the comparative
analysis.

The aim of this study is to verify the generalization capability
of the trained MLP with the constant speed operation, and the full
range of stator power has been considered. The simulations were
performed with the reference values (P, and Q) distinct from
the ones considered in the training phase of MLP.

To meet the power requirement demands (Ps and Q;), the
stator current was changed promptly, as shown in Figs. 9(b)—(d)
and 10(b)—~(d).

As expected, the current phase angle regarding the voltage is ™
rad when the active power is not zero, as shown in Figs. 9(d) and
10(d). Regarding the reactive power, one observes that the phase
angle of the current is modified due to the changes in the power
factor, i.e., leading (capacitive load) or lagging (inductive load)
power factor. This effect can best be seen if a zoom is conve-
niently taken in Fig. 10(d), as shown in Fig. 11: the current leads
the voltage (circle 1) and lags the voltage (circle 2).

In Figs. 9(c) (simulated results) and 10(c) (experimental
results), a small difference is observed between the rotor current
waveforms because the digital simulation was performed with a
constant speed of 180.0 rad/s and in the experimental test, the
generator is driven by the squirrel-cage motor without speed
control.

From Fig. 10, it follows that the dynamic and steady states of
the experimental results are very close to the reference values and
consistent with the simulation.

503

Tek PrevVis | L ]

-
i :

[Ch 1 AT
Cch3[ 500 mvV

Vchz[ 1.00 V P
|Cha[ s00mvV |

ooow

Tek PreVls |

.00 V

Chi[ 1 [chz[ 1.00 V |P|400ms] Al Eha 767606 v
@@E 1.00v _|cha[ 500mv
(b)
Tek PreVis | f = 1
‘ : Ira Irc jI]rb Ira Irb Irc

Chil 1.00V [Cha[ T.00 v 'P[a00 ms| A Cha

0.00 V|

Ch3[ 1.00V [ scomv |
©
TekPreV|s | —+
(2> 5 - - Pg* Pg -
- O NI PYIC YT P I Y el aaiaiiibdie
l o 2d ¥ a3 L g

............. -«
SR eV Cha 0o VT T Pla00 ms A Cha F 26 0mv|
Ch3[ S00mv  [®E 1.00 vV ]

(d)

Fig. 8. Experimental results forw, = 215 +— 160 rad/s: (a) 2 kW/div, | kKVAR/
div, 50 rad/s/div; (b) 2 kW/div, 2 kVAR/div, 8 A/div, 50 rad/s/div; (c) 8 A/div,
50 rad/s; and (d) 2 kW/div, 50 rad/s/div, 200 W/div.
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Fig. 9. Simulation results for subsynchronous speed: (a) stator active and reactive
power profiles, (b) three-phase stator current waveforms, (c) three-phase rotor
current waveforms, and (d) stator phase voltage and current.

V. CONCLUDING REMARKS

This paper has shown the experimental application of DPC of
a DFIG under oriented stator flux using a controller based on
MLP. The PI controllers and the rotor current estimation block,
which generated the set of samples for the training process, were
replaced by a single MLP controller. Although the choice of
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Fig. 10. Experimental results for subsynchronous speed: (a) 1 kW/div and
1 kVAr/div, (b) three-phase stator current waveforms (4 A/div), (¢) three-phase
rotor current waveforms (4 A/div), and (d) stator phase voltage (127 V/div) and
current (8 A/div).

training datasets and the training process itself presented more
difficulties when compared with the other tasks of the overall
design of the controller; however, these tasks are executed offline
and consequently, the application of the MLP controller becomes
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easier; it exhibits a simpler experimental implementation, re-
quires a lower computational effort, and has good performance
for a finite region of different operating points, including the
variable speed operation. The DPC approach combined with the
MLP controller has maintained the features of DPC and has
added the inherent MLP’s capability to control the coupled and
nonlinear system and to generalize the performance for distinct
operating conditions. Note that these results were obtained with
only five neurons in the hidden layer, and this fact is the best cost-
benefit ratio achieved for the procedure adopted. The experi-
mental results have shown the effectiveness of the controller, i.e.,
it presents fast responses, no overshoot, no steady-state error, and
minimal oscillation around the steady-state operating points.
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Abstract

This paper presents a decomposition technique, named "Three Orthogonal Base System
Approach”. It is designed for asymmetrical double-star machines. Each of the three orthogonal
base systems generates two reference vectors for the drive set. The technique can be seen as
an enhancement of the common decomposition approach, which allows to apply a fundamental
reference voltage without any additional harmonics but with less computational costs. The new
approach is validated by digital simulations and experimental tests.

1. Introduction

Multiphase machines exhibit a phase number higher than three, as shown in Fig. 1(a) for a
six-phase drive. Compared with the three-phase counterpart, they offer several advantages,
such as splitting the power and current per phase, reducing the space harmonic content of the
air gap and magnetomotive force (MMF) and decreased torque and current pulsations in the
DC link [1], which is particularly important for motors fed from batteries.

The double-star induction machine (DSIM) achieves greater reduction in torque pulsation when
the two three-phase stator winding sets are displaced by 7/6 electrical radians (Fig. 1(b)).
Although, the harmonics of the phase current increase when fed by a voltage source inverter
(VSI) applying additional harmonics to the fundamental waveform, i.e. if operated in six-step
mode [2].

The increased number of phases leads to an increase in the degree of freedom for the control
part, which turns the design to be more complex. According to [3], the DSIM drive offers 26 = 64
voltage space vectors, although only 48 distinct vector locations are possible, as it is illustrated
in Fig. 1(c). Additionally in [3], a space vector pulsewidth modulation (SVPWM) technique is
proposed with 12 large base vectors, where the modulated voltage vector is obtained by the
consecutive application of 2 adjacent ones. Experimental tests have shown that the phase
voltages present harmonics of the 5" and 7** order, resulting in high and unwanted current
distortion.

A new decomposition approach for multiphase machines is proposed in [4], which maps the
phase variables onto three orthogonal subspaces: one for fundamental component, one for the
37¢ harmonic and another one for the 5 harmonic. In addition, a new SVPWM technique
is proposed, where the voltage vector is modulated by four adjacent large base vectors.
Simulation results and experimental tests show a significant reduction of harmonic content
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in voltages and currents. For this strategy, it is necessary to invert a 5x5 matrix in every PWM
cycle, which results in high computational costs.

A discussion about several SVPWM techniques for DSIM is presented in [5]. It is concluded
that the SVPWM of [4] shows the lowest harmonic content. In [6], it is observed that, compared
with the sine-triangle PWM, the SVPWM technique requires a high computational effort.

A new decomposition approach, visualized by three orthogonal base systems is presented
in this paper. It comprises very low computational cost for calculating the reference voltage
space vector. In order to validate this approach, a machine model is derived in a synchronous
reference frame and the technique is applied in simulations and experimental tests.

(b) Solenoid. (c) SVPWM.

Fig. 1: Double-star induction machine drive.

2. Double-Star Induction Machine Model

The DSIM under study has two sets of three-phase windings (abc and xyz), that are spatially
shifted to each other by /6 electrical radians, as shown in Fig. 1(b). For the modeling process,
the following general assumptions are made: negligible magnetic saturation; uniform air gap;
sinusoidally distributed windings and ideal inverter switching devices.

According to the Space Vector Decomposition (VSD) theory [4], the machine can be
represented by 3 sets of decoupled equations, where each equation represents a complex
plane, a3, for the fundamental component, o; — o, for the 3"¢ harmonic and z; — z, for the 5"
harmonic. Since the windings exhibit a sinusoidal distribution, only the fundamental component
produces a rotating MMF in the air-gap. Additionally, if the neutral of the two three-phase sets
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are electrically isolated, the 3" harmonic current does not exist, reducing the model to only
two sets of equations [1, 4]. Thereby, the voltage equations expressed in the synchronous
reference frame are:
= )l
@qu = rﬂ?dq + c;t 4 1 jhwsph

= dlzjhd "
0= r"‘Zﬁ,dq + dr L4 jh(ws )wﬁdq

s,dq

1/}sdq ( +Lh) +Lm r,dq

7dq (L?r +L£ln) +L¢n gdq

p

T. = —3§L}n%m( i 4 (2)

s, dq rdq
where ol 4 1 4 W1 4, are the space vectors of voltage, current and flux of the stator; 4", and
" 1, are the space vectors of current and flux of the rotor; 7, and r, are the resistances of

the stator and rotor; L and L are the leakage inductances of the stator and rotor; L, is the
magnetizing inductance; h is the harmonic order (1 or 5) and p is the number of poles.

The 5t harmonic does not generate any rotating MMF in the air-gap, i.e L}, is zero. The
stator circuit for this harmonic will be modeled by the stator resistance and leakage inductance
only and the rotor circuit will never be excited. According to equation (2), it's current does not
contribute to the torque generation.

3. Implementation of the three orthogonal base system approach

According to [7], the magnetical axes of the DSIM phases can be rearrangement and
represented as shown in Fig. 2(a). This representation can be interpreted as a combination
of three independent orthogonal coordinate systems, i.e. a1 51, asf2 and a3z of Fig. 2(b), 2(c)
and 2(b), respectively.

In order to generate a fundamental vector without any additional harmonics, a suitable
transformation between the three base systems has to be applied. The variables of the systems
as B2 and a3f3 can be found by the following equations, i.e. for the voltages:

1] = [omtmrey ][]

1] = [cotmy i) o]

The phase voltages are obtained directly by the axes values of the coordinate systems on which
each phase is laying, i.e.:

Vg = Val Vg = Va2
Uy = Vg2 Uy = Ug3 (4)
Ve = —Va3 Uy = —Us1

For the case v, = cos(27 f) and vg; = sin(2n f), the transformation approach will generate one
resultant voltage vector (fundamental), rotating with the frequency f and the amplitude 1 within
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(c) System asfs. (d) System a3 03s.

Fig. 2: Magnetical axis of the DSIM.

the first subspace. The voltage vectors of the other subspaces can be calculated as zero and
hence, can not contribute to the current distortion.

The proposed technique needs to perform only 8 multiplications and 4 addition operations,
while the common decomposition approach needs to perform 36 multiplications and 30 addition
operations, due to a multiplication of a 6x6 matrix with a 6x1 vector. Thus, the proposed
technique reduces the computational effort of transforming significantly.

4. Simulation and Experimental Results

A simulation is performed to validate the model in the synchronous reference frame with a DSIM
of 10kVA, 400V/50Hz, 4 poles. The parameters are summarized in the Appendix (Tab. 1).

The DSIM is driven by two inverters at 10 kHz switching frequency. The DSIM is connected to a
permanent magnet motor (PMM) as a load, which is powered by a third inverter. The complete
system is controlled by a real time system (dSPACE), as shown in Fig. 3.

The proposed approach was validated by controlling the phase voltages of a DSIM. The
simulation and experimental tests were carried out at steady state operation of the machine
with 8.5V/1Hz. For comparison, a experimental test is also performed with the common
decomposition technique. The simulation results of a stator phase current is shown in Fig. 4(a)
and the experimental one in Fig. 4(b) for the proposed approach. In Fig. 4(c) the common
decomposition approach is depicted. The corresponding Fast Fourier Transformation (FFT) of
both signals are shown in Fig. 5(a), 5(b) and 5(c).

Besides the fundamental amplitude, no higher harmonics are generated in simulation, identical
results can be observed in the current measurements of the real machine, for the proposed
approach and the common decomposition technique.

However, low order harmonics can be induced due to some machine/converter asymmetry
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Fig. 3: Workbench test.
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Fig. 4: Phase Current.
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Fig. 5: FFT of the phase current.

and inverter dead-time effects [8], which are not in the scope of this paper.

5. Conclusion

In this paper, a decomposition technique, named "Three Orthogonal Base System Approach”
is presented. Applying a voltage vector to a DSIM, each orthogonal base system generates
two phase voltages at very low computational costs. The induction machine model is written
in a synchronous reference frame and the results of the proposed approach illustrates a
good performance. In simulations, the stator phase current exhibits no harmonics, while
the measured current on a test bench presents only a very low harmonic content, which is
equivalent to the common transformation technique.
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6. APPENDIX

Parameters | Value | Unit
Ts 0.4 Q
Ty 0.85 Q
L 158.1 | mH
L, 5.3 mH
L}T 5.3 mH
Ly, 1.05 | mH

Tab. 1: Parameters of the DSIM
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Modeling and Parameter Identification of a
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Abstract—This article deals with the modeling of distributed
stator windings of a double-star induction machine (DSIM)
and its application to obtain their parameters from no-load
and blocked rotor tests. The squirrel cage rotor is modeled as
multiphase concentrated windings without electrical connections
between them, and the effect of the number of rotor bars on the
value of inductances is also addressed. From the equations in
the natural reference frame (abc-zyz coordinates), the models in
the stationary and synchronous reference frame (o-3: 3 5 and d-
q1,3,5 coordinates) are derived in order to achieve the equivalent
circuit at the steady state operation and the parameters are
obtained by a standard no-load and blocked rotor test. Finally,
the model of the DSIM in the natural reference frame is
validated by simulations and verified by experimental tests.

I. INTRODUCTION

Multiphase AC machines exhibit a phase number higher
than three. Connected with an inverter of the same number of
legs, the setup offers several advantages over the three-phase
counterpart: power and current reduction per phase for the
same output power [1], increased reliability, controle of space
harmonic air gap magnetomotive force (MMF), reduced
torque pulsations and current ripples in the DC link and
possibility of higher torques per ampere current [2]-[5].

For double-star induction machines (DSIM), a greater
reduction in torque pulsation is achieved, if the two
three-phase stator winding sets are displaced by 7/6 electrical
radians [6], [7]. Doing so, a smoother torque generation can
be observed if the motor is fed by a voltage source inverter
(VSI) in six-step mode, although this comes along with a
higher amount of unwanted current harmonics [8].

Multiphase drives exhibit the ability of decoupling the
fundamental wave from certain spatial harmonic content by
choosing a proper transformation of the machine states, as is
shown in [9], in which variables of DSIM are mapped onto
three orthogonal subspaces: the first subspace refers to the
fundamental component and (12.k £ 1) harmonic content,
the second refers to the (6.k = 1) harmonic content and the
third subspace refers to the (6.k —3), where k € N. In turn,
a generalized form of this transformation onto orthogonal
subspace for multiphase machines is presented in [4], [10].

Multiphase machines with an odd number of phases
general have a symmetric phase distribution over the stator
circumference, i.e., the electrical angle between the phases

978-1-4799-7940-0/15/$31.00 ©2015 IEEE
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is 2m/ms radians, where m; is the number of the stator
phases. However, if this number is even, the phases are often
distributed asymmetrically 7/mg radians, in order to avoid
a parallel position of two phases on the same magnetic axis
[6], [7]. Otherwise the transformation matrix onto orthogonal
subspace will be linearly dependent and non-inversive.

The conception and the transformation developed for the
stator with mg-phase can be directly extend for a rotor with
my.-phase, where m, # ms.

The inductances of machine’s phases can be calculated
applying the winding function approach for non-skewed
concentrated winding [11], [12] and for skewed distributed
windings [13], [14]. This method is applied for determination
of the parameters of a five phase squirrel cage induction
machine whose rotor has skewed slots [15]. The machine
parameters are analytically obtained and compared with a
finite element method (FEM)-calculation and experimental
results. The behavior of the analytical model shows a
good correlation with the experimental results, although
the inductances and resistances of the bars, as well as
the resistances of the rotor rings are not determined
experimentally. The aforesaid paper does not describe the test
procedure and calculation method for gathering the machine
parameters by experimental tests.

Multiphase machines are generally modeled by dividing
the squirrel cage rotor into several circuits [11], [12], [15],
[16]. In this approach, each circuit is composed of two
consecutive bars which incorporates electrical couplings in
the resistances and leakage inductances matrices and this fact
makes difficult the determination of the rotor parameters in
the natural reference frame (abc-zyz coordinates) by standard
experimental tests.

This paper presents an analytical model expressed in the
natural reference frame is developed for a squirrel cage
DSIM with distributed stator windings. The rotor has skewed
bars and is admitted to be concentrated and m,-phase
electrically isolated from each other. Machine models in the
stationary and synchronous reference frame (a-f;,35 and
d-qi1 3,5 coordinates) are derived and equivalent circuits have
been obtained for steady state operation. From the no load
and locked rotor tests are carried out in order to calculated
the parameters in the synchronous reference frame and from
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these results it is done the conversion to natural reference
frame. Finally, the models are validated by digital simulations
and verified by experimental tests.

II. MATHEMATICAL MODEL
A. Natural reference frame

The model for a DSIM in the natural reference frame is
developed with distributed stator windings composed of two
sets of three-phase spatially shifted to each other by /6
electrical radians [6], [7], [9], and a squirrel cage rotor with
my bars and skewed slots. The rotor is modeled with m,.
phases and concentrated windings. The equations of DSIM
can be expressed in the general form

d¥s

dt
d¥,
r — rrImrIr + dt (1)

\%
W, = (LiIg + Les)Is + L (0,1,
U, = (L Imr + Lie)Ie + L (6,)'15

Vs =rslgls +

where:
Vs = [Vsa: Usa, Usb, Vsy, Use, USZ]T : Stator voltage vector
Is = [isas isa, ishs Gsys Gsc, isz]T : Stator current vector
U, = [Ysa, Vsa, Vsb, Vsy Ve, 1/13Z]T : Stator flux vector
Ve = [vr1, Vpay -+, vrmr]T : Rotor voltage vector
I, = [irl, Tpa,y o, irmr]T : Rotor current vector
v, = [1/1,1, Yo, <o, wrmr]T : Rotor flux vector
R = r,Ig : Electrical resistance matrix of stator
R, = r; 1, : Electrical resistance matrix of rotor
Lgs = L;sI6 + Lgs : Magnetizing inductance matrix of stator
L, = L;;Im, + Ly : Magnetizing inductance matrix of rotor
L (6,) : Mutual inductance matrix stator-rotor
I6, I, : Identity matrices of dimension 6 X 6 resp. m, X m,
rs, Ty : Phase resistances of stator and rotor
Lys, Ly, : Leakage inductances of stator and rotor
wy, By : Speed and rotor position in electrical angles

The electromagnetic torque is expressed according to [11],
(161, [17]: L. (4
LSI‘
T, = glstidei 2y,
where p is the number of poles of the motor.

(©))

B. Determination of the motor inductances

An illustration of a skewed squirrel cage rotor is shown
in Fig. 1(a). Unlike traditional representation of rotor in
which all the bars are short-circuited and thereby defining
non-diagonal matrices of the rotor resistance and leakage
inductance [16], which makes difficult to obtain the rotor

750

parameters in the natural reference frame by standard
experimental tests.

bars

i 4 :
”'(1‘%)4 1
-7 % a 0 Y 2]

(@

Figure 1: Squirrel cage rotor: (a) Rotor bars; (b) Equivalent
rotor winding. Winding function of a phase rotor (r1): (c)
Odd number of rotor bar my (8, = 0); (d) Even number of
rotor bar my (6, = 0).

The squirrel cage rotor with skewed bars is visualized in
Fig. 1(a). In our proposal each pair of adjacent rotor bars as
a isolated short-circuited winding with NV, turns, then each
bar is replaced so that the slot is filled by winding of two
different phase electrically isolated from each other. In this
way, m,. rotor phases are obtained as shown in Fig. 1(b). This
technique eliminates any electrical coupling in the resistance
and leakage inductance matrices of the rotor model. The so
obtained winding arrangement is concentrated with a pitch
of a, = 2m/my radians, where my, is the number of rotor
bars.

As stated by [13], the mutual inductance between any two
windings can be calculated by integrating the product of their
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winding functions along the air gap, given by

Lij =

T )
””T/ /ni(Hr,z,H)nj(Gr,z,ﬁ)dsz 3)
g9 - JO

where 7; and 7; are the winding functions of phase i and
J» io 1s the magnetic permeability of air, / is the length in
radial direction of the rotor core, r is the average radius of
the air gap, g is the axial length of the air gap, 6, is the
position of the rotor in electrical angle, z and 6, the variables
of integration in the axial and radial direction.

The winding function for a phase is the magneto-motive
force (MMF) per unit of the respective phase current, i.e.,
[12]:

_ fmm(6,,2,6)

1i(0r, 2,6) )

123

The winding function for a rotor phase with odd number
m, of bars is shown in Fig. 1(c). In this case, the number
of phases m, is equal to the number of bars m;. The
phase windings are distributed symmetrically over the rotor
circumference and each phase is displaced from each other
of & = 7/m, radians.

However, if the number of rotor bars is even, the rotor
phases can be reduced to a half, since the phases on the
opposite side are linearly dependent and thereby a single
phase has the double of turns (2/V, turns), as shown in Fig.
1(d). For this case, the number of rotor phases m, is half
the number of bars my, ie., m, = my/2. If m, is odd,
then the phases are symmetrically displaced each other of
ay = 27 /m, radians; in turn, if m, is even, then the phase
are asymmetrically displaced each other of ay = w/m,
radians. This procedure is similar to an even number of stator
phases, as explained in [6], [7], [18], [19].

The equations for the winding functions are presented in
Tables I and II.

Table I: Winding function of the rotor phase r; with an odd
number of bars (6, = 0)

Mr1 0, z
r 4
Ne(1—2) (car<f<0)and (0<z< —8+1)
2T Qar
Ne(1 = &7y (0<0<ay)and (-0<2<1)
2T Qr
7Nra—T another cases
2

Table II: Winding function of the rotor phase ; with an even
number of bars (6, = 0)

Nr1 0,z
N, (7ar<0<0)and(0<z<aie+l)
r
N, (0<0<om)and(aL€<z<l)
T
—N, (w—ar<0<7r)and(0<z<a—(0—7r)+l)
r
—N, (77T<9<arfﬂ')and(a—lr(9+ﬂ')<z<l)
0 another cases
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o Mutual inductance between stator phases

Taking the winding functions of the stator phases into
account, the mutual inductance between the stator phases
L5 can be numerically calculated by using equation (3).
For a sinusoidal distribution this would result

Lss = Lins
1 V32 —1/2 —V/3/2  —1)2 0
V3/2 1 0 —1/2  —V3/2  —1/2
—1/2 0 1 V32 —1/2 —/3/2
—V3/2  —1/2  V3/2 1 0 —1/2
—1/2  —V3/2  —1/2 0 1 V3/2
0 —1/2  —V3/2  —1/2 V32 1

5
o Mutual inductance between rotor phases
From the functions defined in the Tables I and II the mutual
inductance between any pair of rotor phases can be obtained
by using equation (3). The resulting mutual inductance
matrix L2, for a rotor with an odd number of bars can be
written in the form

1 —kr1 —kn —kr1
_krl 1 —krl —krl
Lyr :Lgnr —kr1 —kr1 1 —kr1 , (6)
7197'1 7,‘51‘1 7k37'1 1

where the magnetizing inductance is

JIrN?
_ HolT IV, 1
g
where k1 = o, /(27 — ).
For a rotor with an even number of bars it is

~ 2,

LO
mr o1t

)

1 00 - 0
01 0 - 0
Lo =1, 0 0 0 ®
00 0 o 1
which is only defined by its magnetizing inductance L,
given by s
olTN,
L, = B r o, ©)

Note that the dimension of the mutual inductance matrix
L. for a rotor with an odd number of bars is m, x my,
whereas for a rotor with an even number of bars it is % x b,
since the phase number is reduced to the half.

o Mutual inductance between stator and rotor phases

The mutual inductance between any stator and rotor phase
L sr 1s numerically calculated according to equation (3). In
Fig. 2, the result for the stator phase a and rotor phase 7
is visualized depending on the rotor position.

The waveform of the mutual inductance L, s (©,) is
independent on the number of rotor bars. However, the
amplitude L, of the even case is twice the amount of the
odd number case.

For symmetry reasons, the mutual inductance characteristic
between any stator and rotor phase is identical but spatial
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Lmsr (97') Lmsr(ar + af) Lmsr(ar + 2C¥f) Lmsr(ar + ('ITLr - l)af)
Lisr(Br = %) Loner(br+ 07— %) Lor (B + 207 = ) Liner (B + (my — 1)y — %)
Lan(6)) = Lmsr(er—}—") Lmsr(er+af—;3—") Lmsr(9T+2af—;3—") <o+ Lper(8r + (my — Doy — 2 (10)
seAvT L5 (6, ﬁ) Lypsr (07 + a5 — ﬁ) Luysr (0r + 205 — ﬁ) <o+ L (0 + (my — D)y — ﬁ)
PN AT 2 PSSR A PSR S SBIIt AB SAE WA
2 2 2 2
" i T i i In this paper, the power variant transformation is
L g 1 employed, where ki, = 1/3 is used for the stator with
~ E six phases and ki = 2/m,. for the rotor with m, phases,
) respectively. For the power invariant transformation these
R | i factors would result in ks = 1/v/3 and k; = +/2/m,
-1, according to [2], [16], [17], [20].
. . . K . Applying the transformation matrices Ts and T, to
- 2n/3 /3 0 /3 213 x Eq. (1) results diagonal matrices for resistances (Ry),

Figure 2: Mutual inductance between stator and rotor.

shifted. This fact results in a Lg,(6,)-matrix, as is given by
equation (10).

C. Vector equations in stationary reference frame

In this subsection the machine behavior is represented
by three mutually uncoupled models which incorporate
the fundamental as well as the third and fifth harmonic
components. For each component a model in the stator-rotor
stationary reference frame (-8 / m-n) is achieved, as present
in [9].

A 6 x 6 coordinate transformation matrix Tg is defined
in order to map the machine states. For the stator, the
component-corresponding orthogonal subspaces are given by

1 cos(%) cos(%") cos(%") cos(%r) cos(%r)

0 sin(f’%) sin(z%) sin(%’) sin(iT") sin(‘ZT")

- 1 cos(3™) cos(2®)  cos(Z) cos(2E) cos(3T)
Ts = kts 6 3 6 3 2

“lo sin(32) sin(4X) sin(Z) sin(ZE) sin(3F)

1 cos(3) cos(0) cos(g) cos(0)  cos(%)

0 sin(%) sin(0) sin(%) sin(0) sin(%)

1n

As in this study, the number of phases of the rotor and of

stator may be different, the rotor transformation matrix T,
is given by

1 cos(ay) cos(2ay) cos((m, — L)ay)
0 sin(af) sin(2ay) sin((my — 1)ay)
1 cos(3ay) cos(6ay) cos(3(my, — 1)ay)
0 sin(6acy) sin(3(m; — 1)ay)

sin(3ay)
Tr = kir . .
1 cos(h;naf) cos(2ﬁmaf)
sin(hmay)  sin(2hmay)

1 1 1

o

12
where the harmonic index h,, represents the highest rotor
field harmonic. If m, is odd then h,, = m, — 2 or else, if
m, is even, then h,, = m, —1. For the latter case, the last line
should be removed from T, because the matrix dimension
is in any case equal to m, X m,.
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self-inductances (Ljs) and mutual inductances (Ly,). This
fact yields to machine states independent to each other [4].
Only the mutual inductance matrix of stator-rotor Lgy(6;)
introduces a cross coupling between the a and § coordinates
of the fundamental component.

Then the machine states can be mapped onto three different
complex planes, according to their harmonic contribution:
afi, afs and afs, for the fundamental component, 3rd
and 5t harmonics, respectively, as shown in [4], [9], [21].
However, for a DSIM without connection between neutral
wires, the 3"? harmonic current is zero. Representing only
the fundamental and 5 harmonic, the respective equations
are as follow:

o Fundamental component (a31)

Thl
=hl  _ . Zhl 5,0
Vg ag —rszs’aﬂ-i- dt
7hl
_hl _ _-hl r,mn
Upmn = Tripmn + —ar (13)
. - m 0=
;Li)(,@ = (Lls + 3Lm8)zg,laﬁ + %Lpejerlﬁ,lwbn
7;l,lmn = (Llr + Lmrﬁﬁ,lmn + 3Lpeij9rzg,laﬂ
o 5" harmonic (afs)
ThS 5
~h5 _ . 7hS 5,0
Usiap = Totsian T (14)

?,iﬁ = Llsi?,iﬁ
where L5 and L,,, are the magnetizing inductances of
stator and rotor, L, is the peak value of mutual inductance
function between the stator and rotor.

As the magnetizing inductance of the 5" harmonic is
zero, the rotor circuit will never be excited, such that its
contribution to the torque generation is zero. The stator circuit
is modeled by only a resistance and leakage inductance,
which leads a high unwanted current harmonics [8].

The torque expression is given by

T, =

shlx ~hl
1 )

[ J0r
p my L, Sm (e s aBlrmn

15s)
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D. Vector equations in the synchronous reference frame where
Transforming the stationary model for synchronous model Llﬁsl = Lis + 3Lps — Lfnl
reference, as it is given in [16], one obtains LM =L, +L,, — LM
=h  _ ,—jh0, zh ir c_mmeom 2n
'Ts,dq =e xs,a th _ GmTL
= P
N (T (16) m 2
Trdg =\ g r "B ’ Note that the magnetizing and leakage inductances of the

where 6, is the electrical angle between synchronous and
stationary reference frames and # is the harmonic order.
Applying the aforementioned transformation to the Egs.
(13) and (14) turns to
e Fundamental component (dq;)

7,hl
_ d
vg,ldq Tszgldq + dst : +-7 s s rlq
iy
_ - r . -
Ufiiq = Trlﬁ,ldq + dt e - wr)wfjiq 17
6my oy
s dq (Lls + 3Lm3) s,dq + 9 LP’LT ,dgq
\/6
r dq (Llr + Lmr) rydq L;D ?ldq
o 5t" harmonic (dgs)
A
7h h _ ' s.,aq
Us?iq rszs‘r’dq—i- p + 5w81/JS g (18)
s dq Llszs ,dq

Applying the transformation (16) to torque equation (15)
results

T:——p\/_L Sm (il

E. Equivalent circuit

s dq ?lziq)

(19)

The behavior of a DSIM at steady state operation can be
expressed in a equivalent circuit. For a squirrel cage rotor,
the rotor voltages are zero and the circuits in the synchronous
reference frame is shown in Fig. 3.

noo fdf

+ = _— -~ 4+ T

5 Iﬁ” 11}:11 h1 Iﬁ'l I o IZLS h5

Vshl Jo ; VShS Jxgk
(a) (b)

Figure 3: Equivalent circuits in synchronous reference frame:
(a) Fundamental Component (dq;); (b) 5" harmonic (dgs).

The magnetizing and leakage reactance of the stator and
rotor are given by
{ zhl = wsth

Al _
_ h5
xls = bws L,

hl
m wSLm
hl

_ hl
T = wsLjy

z lr

(20)
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equivalent circuits (L', L', L' and L") are different from
the model in the natural reference frame (L;s, Liry Lins, Ly

and L,)

$h5
Lls — ls
5w29
Ly= = L (22)
T
Li 4 LI — L,
Lys = £ 3

Defining 05 = Ljs/Lys, 0r = Liy/Lyy and 05 = 0., it
can be stated that
L} + LA
or+1
Ly = 0y Ly

Linr = (23)

III. SIMULATION AND EXPERIMENTAL RESULTS

Simulations and experimental tests were performed to
validate the model in the natural and synchronous reference
frame. A DSIM with a rating of 10kVA, 400V/50Hz, 4 poles,
12 bars is investigated, which is driven by two inverters with
10 kHz switching frequency. The experimental workbench
consists also of a permanent magnet motor (PMM) which
is used as the load and powered by a third inverter.
The complete system is controlled by a real time system
(dSPACE), as shown in Fig. 4.

i !
§ i
dSpace : !
! ]
} Inv. Inv. inv. :
[ } ‘ 3¢ 3¢ 3¢ ’
[
Desktop
Computer Torque

sensor

Figure 4: Workbench test.

A. Obtaining the machine parameters

The parameters of the fundamental equivalent circuit can
be obtained by a standard no-load and blocked rotor test.
The parameters of the 5* harmonic equivalent circuit can
be obtained at any rotor speed, since there is no coupling
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Table III: Parameters in synchronous reference frame

Parameters Value  Unit
Ts 0.4 Q
T 0.85 Q
Lé}}l 53 mH
L 7,1 53 mH
Léf’ 105 mH
Lé}} 1581  mH

Table IV: P erence frame

Parameters Value  Unit
Ts 0.4 Q
Ty 0.85 Q
Ly 1.05 mH
Ly 3.1 mH
Loms 54.1 mH
Ly 160.3 mH
Ly 74.5 mH

between stator and rotor and the leakage inductance does not
depend on the rotor slip.

The parameters of the DSIM in the synchronous reference
frame are summarized in Table III. The parameters of
the DSIM in natural reference frame are associated to
parameters determined in the synchronous reference frame
from equations (22) and (23) and they are shown in Table
Iv.

B. Evaluation of the Model

In order to evaluate the model in the natural reference
frame, simulations and experimental tests were carried out.
As shown in Fig. 5 the mechanical speed of the model is
similar to the measurements, but the envelope of the stator
phase currents in the experimental test is a little bit smoother
than the one of the simulation results.

In Fig. 6 the results of a load step of 60 N.m. are shown.
As it can be seen, the initial and final values of the measured
stator phase currents are equal to the simulated results. The
main difference is that during the experimental tests it is not
possible to apply a load step as fast as the one applied in the
simulation.

IV. CONCLUSION

This paper has presented a modeling approach of a squirrel
cage DSIM. The rotor circuit is modeled as a concentrated
windings without electrical couplings between them. This
fact makes it easy to obtain the parameters of the DSIM
in the natural reference frame, which are calculated from
the synchronous model parameters that were obtained of
the standard no-load and blocked rotor tests results. The
modeling has worked well and the simulation results in the
natural reference frame are consistent with those obtained by
experimental startup and load step tests.
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Abstract—In this paper is presented an off-line trained
artificial neural network controller with multilayer perceptron
topology. It is trained by a genetic algorithm and applied to
the direct power control of a doubly-fed induction generator
under stator voltage dip. This controller dispenses the use of
any other in the control system, and to our knowledge it is
not found in the technical publications that report controllers
for power control. Digital simulation and experimental tests,
performed for a 2.25kW doubly-fed induction generator, have
shown the good performance of proposed controller.

I. INTRODUCTION

The Doubly-Fed Induction Generator (DFIG) is a suitable
solution to generate electrical energy from primary sources
of mechanical energy which have variable speed operation
[1], because it is possible to control the energy flux by rotor
voltages and, for this reason, the induction generator operates
with sub-, super- or synchronous speed. As the control is
made in rotor circuit, only a fractional part of rated stator
power (about 30%) is operated [2]. The power control is an
important subject when stator voltage dip occurs, because the
generator has to provide reactive power to restore it, while the
active power is set at zero. Studies have shown that the DFIG
operation is very sensitive to grid disturbances, especially to
the voltage dips, which cause a dc component and oscillations
on the stator flux and produce electromotive forces that cause
disturbances on the rotor currents [3]-[5].

To resolve these problems, the use of crowbars makes
the DFIG become a squirrel-cage induction generator and,
therefore, prevents the control of the generator’s power via
rotor voltages, essential property in the case of voltage dips.
Although, the dynamic reactive power compensation solution
presents the disadvantage of increasing the system costs.
Thereby, many different voltage-control algorithms have been
proposed to limit the rotor currents and support grid reactive
power, when voltage dips occur, e.g., PI algorithms [6]- [7].

As the recovery of voltage requires the decoupled control
of stator reactive and stator active powers, the direct power
control (DPC) is the most adequate. First proposed in [8],
this strategy directly controls the reactive and active powers
at stator terminals from hysteresis controller that establishes
power references that meet a certain goal using measurements

978-1-4799-7940-0/15/$31.00 ©2015 IEEE 419

Rogerio V. Jacomini
Federal Institute of Sdo Paulo (IFSP)
Hortolandia, Brazil
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of the stator side power, while the control is made on rotor
side.

Neural networks or fuzzy systems are also being applied
to the control of DFIG due to the results exhibited some
advantages, when is compared with PI controller. Lower
picks in the controlled variable during the transitory and the
faster response are examples of these advantages [9]. A new
ANN control strategy for the DFIG in order to improve the
performance of the conversion of wave energy into electrical
energy during voltage dips is presented in [10]. The proposed
ANN control supervises and it adequately adapts the signals
of the active crowbar, the air valve and the back to back
converter according to the pressure drop on the turbine and
the voltage dip in the grid. A control system that consists of a
neuro-fuzzy inference system and a first order Takagi-Sugeno
fuzzy logic controller that determines the d-axis and g-axis
rotor voltages, for example, it is proposed in [11], although
the operation with voltage dip is not predicted.

In [12] is shown an optimization strategy that uses
genetic algorithm (GA) to design a controller to improve the
dynamic behavior of a generating electricity system, from the
wind energy, during and after stator voltage failure. Digital
simulation results are presented as well as a comparison
between these results with the traditional adjusting PI
controllers. The following advantages are highlighted by
authors: reduction of over-voltage and current oscillations
in the rotor circuit, as well as the over-current in the
grid-side converter and the over-voltage in the dc-link during
the transient period. A direct power control strategy for
a DFIG by using an artificial neural network controller
with the multilayer perceptron structure is presented in [13],
requiring a simpler experimental implementation, a lower
computational effort and it has good performance for a finite
region of different operating points, including the variable
speed operation, but without stator voltage dip.

Despite the training of the ANN presenting optimized
solutions, such as the back propagation algorithm of first
and second order, there is a need to obtain a set of data
that represents the input and output system to be mapped by
ANN. Thus, in situations where it is difficult or impossible to
obtain the set of data that represents the controlled system, an
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optimization process based on GA can be applied to evolute
the ANN controller [14].

In this article a controller design based on ANN is
proposed to implement the direct power control of a DFIG
operating under stator voltage dip. The ANN controller
presents a multilayer perceptron (MLP) topology and it is
trained through a GA. The aim of the controller is to calculate
the rotor voltages to ensure the prompt reestablishment of
DFIG voltage, when the generator suffers the voltage dip
occurrence, and to perform stator power control. Digital
simulation and experimental tests for a 2.25kW DFIG are
presented to validate the proposed controller.

II. DPC MODEL FOR THE DFIG OPERATING
UNDER VOLTAGE SAG

A. DFIG Model

Adopting the stator flux orientation, the basic equations
of the DFIG expressed in terms of space vector and their
analysis should be verified in [13], [15]. The space vector of
the stator and rotor equations are as follows:

« Stator equations
J)s = ¢ds = 1/’5 = Lsqu,s + Lmqu,r (1)

- dip .
ﬁdq,s — Tsldg,s = % +]wl¢s (2)

Generally, for clarity of understanding of the DFIG model or
even when the machine is of high power, one adopts s = 0.
Although the equation (2) is written with this term, it is not
considered in this section.

= d}s krwdq T
= o e 3
tda, oL oL &
« Rotor equations
’(/;dq,r = Lrgdq,r + Lmqu,s (4)
- dip .=
Udgq,r = Tridg,r + 1/)ddtq,r + ]Wﬂ/)dq,r 5)
= J}dq T krws
r = — — 6
tda, oL, oL ©
where 0 =1 — (L2,/LsL,), k. = L,/L, and
k = 3k./(20Ls).
By combining the power expressions
3 -
Ps - iRe(ﬁdq,s . 7/*dq,s) (7)
3 _ .
Qs = §Im(vdq,s . Z*dq,s) (8)
with the equations (2) and (3), results
" d}s Qs . Ps
.= - +i(= ©
deq ( ky kwl"/)s ) ]( kwl"/}s )
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From equation (9), it is observed that the stator active
power is directly proportional to the quadrature rotor flux
and the reactive power, to the direct rotor flux.

Adopting the infinite bus hypothesis, w; and s are
constants, and,after some algebraic manipulations of (9), the
relations between the variation of the stator powers (A Ps and
AQ)s), and the variations of quadrature and direct-axis rotor
flux are as follows:

AP AQs

Ao = =g, M4 Avar ==

B. Direct Power Control

10)

The operation principle of Direct Power Control technique
is to control directly the active and reactive stator power
of the DFIG by applying appropriate voltages at the its
rotor terminals. The direct and quadrature-axis rotor voltage
components are the control variables, and the active and
reactive stator power are the controlled variables. The rotor
voltage components are determined by the error between the
reference and calculated values of the active and reactive
stator power.

Aiming at constant switching frequency, a constant
sampling time period T is adopted. Then, by combining (5),
(6), (9) and (10) one obtains the equations of the control
variables:

A
var = afwy Ps — j?s]+bchs h))
s
AP,
Vgr = —alwa Qs + T 1+dwy —cP; (12)

where a = 1/(kwivps), b =
rr/(0kL,witbs) and d = 1,/ k.
Thus, the coefficients a, b, ¢ and d depend on the stator
flux value which in turn depends on the stator voltage
— see (2), assuming that vy = 0. If the DFIG operates
without voltage dip and if the infinite bus hypothesis is valid,
these coefficients are considered constants. In this case, the
controller’s inputs relevant are Q%, AQs, P, AP, and w,.

(re/Lm)s, ¢ =

C. Stator Voltage Dip

Voltage dips are caused by abrupt increases in loads such
as high power motors starting and electric heaters turning on.
When the DFIG operates under voltage dip, the change of
stator voltage also modifies the stator flux and, therefore, the
coefficients present in (11) and (12) are not longer constants.
For this reason, besides the controller’s input of the normal
operation (DFIG operating without dip), one must insert the
actual (V) and previous (V; x—1) stator voltage.

Furthermore, if the DFIG is operating under voltage dip,
it should be able to generate reactive power to provide
voltage support proportional to the voltage dip, respecting
the limit of its stator current. For ensuring the reactive
support proportional to the voltage dip, the respective power
references are imposed as follows [16]:

P, =0 (13)
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Q7 = —3i, V(1 — 122 (14)

lf ‘Q;' Z Ss,maz then Q: = _Ss,maz
with
Ss,mmv =3I,V (]5)
and Vj;, is the voltage at infinity bus.
It is important to observe that )% = 0 for operation without
voltage dip and its value is limited by DFIG power rate when

voltage dip occurs. Details of criteria for the final design of
the proposed controller is described in subsection III-B.

III. MLP CONTROLLER

Neural networks are flexible mathematical devices to
implement nonlinear controllers [17]. As the MLP with
a single hidden layer is sufficient to approximate any
continuous function inside a unit hypercube, it is convenient
to normalize the training data [18]. The potential of
preserving high levels of performance at distinct operating
points [19] and the existence of statistical procedures
applicable to maximize the generalization capability [20],
[21] are the main motivation for using neural networks
controllers.

A. Proposed MLP Controller

The function of the MLP controller is to generate the rotor
voltages vg, and vg,., from seven inputs: Q%, AQ,, P;, AP,,
wr, Vsr and V, 1. For this, after several attempts, ten
neurons in the hidden layer (Figure 1) proved to be suitable.
The weights of the synaptic connections between the input
and the hidden layer are represented by matrix Wy, and those
between the hidden and the output layer by matrix Wa.

The assumed activation function for the hidden layer
neurons is the arc tangent and for the output layer neurons is
the identity function. Hence, the output of the MLP is given
by

S;n = [atan(XW4)|W) (16)

Os
4Qs

Ps

Input Layer

Figure 1: Proposed MLP controller.

Hidden Layer

Output Layer
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where S,.,, is the row vector with neural network outputs (V,.4,
Viq), X is the row vector with all the input data (Ps, Q5, P,
Qs wry Vi and Vg ;1) and Wi,Wg are the transpose of
matrices Wy and Ws.

B. MLP Controller Training by GA

The evolutionary computation has been used as a technique
of solving nonlinear optimization problems and the GA is one
of them.

The GA evolves the MLP controller from a random
population of controllers that is generated in the space R'02,
which contains 102 real weights of the MLP matrices W1
and W3, whose dimensions are 10x8 and 2x11, respectively.

The Fitness function is defined as the inverse of the
medium square error of the active and reactive stator power,
according equation

. 1
Fitness = - kpAP,% ~ kqAQfL (17)
T Lt ()
where APy, and AQy, are the errors of the active and reactive
power at n sampling index, k, and k, are the gains applied
to the active and reactive power, respectively.

As the active and reactive power of the DFIG are coupled,
a penalization in the active power error is inserted, when
a transition on the reactive power reference happens, and
reciprocally, when the change occurs in the active power. If
is adopted k, = 1 and k, = 1, there is a significant coupling
between the active and reactive power during the changes of
power references.

Then, for reducing this coupling during the transition
of demanded power, different values for these gains were
adopted: the greater one in respect other, the greater its
influence. In our case, when the reactive power changes,
k, = 3 has presented the best performance for an interval
of 10 ms, and the same occurs when the active power has
been changed, i.e, kK, = 3.

The block diagram in Figure 2 illustrates how the process
of evolution is applied to the MLP controller. From the
Fitness function, a new generation of controllers will be
generated by applying the crossover and mutation operators:
the controller with highest fitness will have more probability
to generate descendants, which in turn will also be select
by highest fitness. This process is repeated until one
predeterminate value of the fitness or until a maximum
number of interaction is reached.

For the process of evolution to be successful, it is necessary
that the control had been excited by a wide range of working
conditions.

The waveform of the inputs of the system during the
MLP control evolution are presented in Figs 3(a) (active
and reactive powers) and 3(b) (stator voltages). These
waveforms are repeated at the sub-synchronous, synchronous
and super-synchronous speeds.
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Figure 3: Stimulation profiles for evolutive process; (a) Stator
active and reactive power; (b) Stator voltage.

The process of evolution has been implemented by
using the basic equations (1), (2), (4) and (5) without
any simplification. All parameters of induction machine are
defined in Table I.

Tal : i 1G
Par ters Value
Power, Voltage 2.25kW, 220 V
Frequency, Poles 60 Hz, 4
Ts, Tr 1.2, 1.24 []
Ls, Ly, Lm 98.14, 98.14, 91.96 [mH]

IV. SIMULATION RESULTS

The strategy to set the power references during the stator
voltage sag has been described at the section II-C and the
simulation results are shown in Fig 4.
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Figure 4: Simulation results: (a) P; and P, (b) Q% and Qs,
(c) stator and (d) rotor currents.

Observe that during voltage dip (= 60%), i.e., the stator
voltage is 40% of the nominal value of stator voltage, the
P} goes to zero and @} goes to & —1kV AR, according
to Equation (14). The stator powers follow their references,
however with a little oscillation, as well as, the stator and
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rotor current responding promptly these changes, by good
controller action.

V. EXPERIMENTAL RESULTS

To illustrate the good performance of the proposed
controller and the simulations results, experimental tests were
performed. The nominal values of generator are presented in
Table I.

The MLP controller determines the control signals vg, and
vgr from P} and Q} references, AP, and AQ); error, w,., the
actual (V;(k)) and previous (Vi(k — 1)) stator voltage, as it
is illustrated in Figure (5). Details of implementation are as
follow:

QS" Controller mn

- 0, B8 -
Power vii[ v”*_l Pk Vabe,
references * i
Vs

®r
\_@
85

v, 7,
20 ML |Viar | dg /| Vo | o |GS

Estimation
Ps Qs = = Vah,s
Vdq,s ] Vags|aB
A 1 v
Pgand Q - dq - 'bc,s
Calculation Ida,s B fags I'u,s
abc|_ 'bs
GRID

Figure 5: Overall block diagram of the implemented system

o Orthogonal transformations: abc — a8 and aff — dq

Tap,s = 512Vabs + Vses] + J /5 Vbes (18)
Gap,s(t) = Gas + I 5lias + 2ivs] (19)
Vdg.s = Vap,s€’% (20)

Tags = fap.s€’ @1

e Ps and Qs calculations from Equations (7) and (8)
o Stator flux and 8, = arctan(v s [vas) estimations

zzjaﬂ,s = /(77aﬁ,s - 7's{aﬁ,s)dt (22)

* Umn,r = Upr + jUny = T)dq,rej(es_‘gr) calculation
o Space vector modulation (SVM)

To generated the pulse width modulation (PWM) switching
patterns, it is used the SVM which is maintained in the linear
zone of operation by the following functions:

|an,r(k)| =V + vl (23)

if |vmn,r‘ > Vmaw,r then |an,r| = Vmaw,r

423

where V,;,q4, s the maximum rotor voltage that the converter
supports.

The test bench is composed of a digital signal process
(DSP) TMS320F2812, interface circuits, an incremental
encoder of 1500 pulses, a power converter, a personal
computer and an oscilloscope.

The DFIG rotor and stator terminals are connected to
the power converter and to the infinite bus, respectively. A
squirrel cage induction motor was mechanically coupled to
the DFIG to provide mechanical energy.

For stator voltage dip tests, an inductor is placed in series
with the stator windings and a 2.2 kW squirrel cage induction
motor in parallel, by an electric switch. This arrangement
causes approximately 60% voltage dip at DFIG stator
terminals. The DSP programming has two interruptions:

1. Interruption of 200 ps - This time interval corresponds
to the inverter switching period, i.e., T=1/5kHz. In this
interruption the following tasks are performed:

- Calculation of the rotor position and speed from encoder
pulses

- MLP algorithm implementation

- Generation of the command signals of the SVM

2. Interruption of 50 s - Four updates of stator variables
are permitted in this interruption:

- Voltages and current measurement of the stator line

- Transformation of these variables to the stationary
coordinate system

- Estimation of the angular position of the stator flux

- Calculation of P; and Q)

A. Results for Stator Voltage Dip

The strategy to establish the stator voltage dip in
experimental test has been described at the beginning of this
section. The results are showed in Fig. 6.

Observe in Fig 6(a) that during the voltage dip of ~ 60%,
i.e, the stator voltage is about 40% of its nominal value, the
active power reference P is settled in zero and the reactive
power reference (); is free to assume values according
Equation (14).

As can be seen, the stator powers follow their references
(Fig 6(b)) as well as the stator and rotor current (Figs 6(c)
and 6(d)), respectively, responding promptly these changes,
due a good controller action under &~ 60% voltage dip.

VI. CONCLUSION

In this paper it is shown that an off-line trained MLP
controller by genetic algorithm applied to the direct power
control of a DFIG operating under voltage dip presents a good
performance. The GA evolves the MLP without the need
to project a controller to be mapped, although the training
process with GA requires a hight computational cost, it is
done off-line, simplifying its on-line application and requiring
a low computational effort. The results have confirmed the
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inherent capability of a MLP to control coupled and nonlinear
system. The experimental results are consistent with those
obtained by computational simulation, and also have shown
the effectiveness of the controller of supplying reactive power
when the DFIG works under voltage dip conditions, as well
as it limits the stator e rotor currents, according to low voltage
ride through, and it is an improvement compared to reference
[13]. It is emphasized that all these results were obtained
with only one MLP controller, differently from those that
are normally found in the publications.
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Abstract—The current harmonics in the d¢'® plane of
the double-star induction motor do not contribute to
electromechanical energy conversion, but they can decrease the
electric drive efficiency. In turn, due to its characteristics of
fast learning process, simple application and low computational
cost, the B-Spline Neural Network is an attractive choice for
non linear process control with repetitive disturbances, as is the
case of current harmonics of the dg® plane. Aiming to reduce
these current harmonics, a B-Spline Neural Network controller
is proposed, and experimental tests are performed to compare it
with a Dual PI controller.

Keywords - Double-star induction motor, Current
harmonics, Adaptive control, B-spline neural network.

I. INTRODUCTION

The space vector decomposition (SVD) theory proposed
in [1] simplifies the model of the double-star induction
motor (DSIM) and the design of the control system becomes
easier, since it yields two orthogonal planes, when operating
without connection between the neutral wires: one is the dg(")
plane related to the electromechanical energy conversion, and
another that only maps the harmonics, called dq(®, that does
not contribute to produce torque, although they can generate
electrical currents of high value and, therefore, decreasing
the electric drive efficiency. The order h of each one of
the harmonic components of the dq® plane is given by
h = 6k £ 1, where k is an odd number.

Different strategies of the vector control for DSIM found in
[2-5] have shown that at least two PI controllers are required
to control the fundamental component of the stator current in
the dg(!) plane, and the other two to eliminate the harmonics
found in the dq'® plane, independently of the model to be
expressed in stationary or synchronous reference frame.

A DSIM model considering the unbalance between the two
three-phase sets is developed in [6], in which the effect of the
variation in amplitude and phase of the supply voltage is also
analyzed.

Focusing on different types of unbalances of the stator
windings or inverter operation, a comprehensive analysis of the
DSIM operation is represented in [7], where it has been shown
that these unbalances could generate unwanted high currents
in the dq(s) plane. In addition, to avoid these currents, the
authors have proposed and evaluated experimental tests with
good performance of a Dual PI controller which is designed

with two PIs working in synchronous reference, and two others
in anti-synchronous reference.

The B-spline Neural Network (BSNN) has been
successfully employed for on-line training in adaptive
control of the repetitive processes, such as parameter
estimators of the reluctance motors [8], trajectory control of a
mobile robot [9]. It has also been applied to obtain sinusoidal
current when a permanent magnet single phase motor drives
a non linear load [10].

As the current harmonics of the dq(®) plane of a DSIM are
due to the non idealities, they are difficult of being modeled,
but on the other hand they are repetitive. In addition, their
existence only cause losses.

In this article, therefore, taking these characteristics in
account, a controller based on BSNN is designed and
implemented to reduce the harmonics.

II. MATHEMATICAL MODEL

The model of unsaturate DSIM adopted in this work is
developed from the hypothesis that there is no connection
between neutral wires of two three-phase sets. The resultant
model is composed of two decoupled planes [11]: the plane
dqV that maps the harmonics whose order is given by
h = 12k 4+ 1, for £ € N, ie., its first harmonic is
the fundamental order, and the plane d¢(® that maps the
harmonics whose order is given by h = 6k £ 1 in which
k is an odd number — note that the first harmonic is the 5",
Denoting the planes by the small letter p, the general model
expressed in the synchronous reference frame of each one of
the two planes is as follows:

o dg®) plane

. dipP) _
o = rd® + L p g
dt
7(p)
- dip! , -
0= TTiip) + + ]p(ws - UJT) gp)

dt
. . : 6
gp) _ (Ll(g) +L££))z§p) +L£ﬁ)z$p)
PP = (LP + L)W + LB

T, = —3PSIm (LYY + L370)
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where v(p ) 'gp ), and ’lZIép ) are the stator space vector of voltage,
current and flux; EL” ) and &Lp ) are the rotor space vector of
current and flux; rg and r,. are the stator and rotor resistance;
Ll(f ) and Ll(f ) are the stator and rotor leakage inductance; L,(f;)
is the magnetizing inductance and P is the pole pair number.

If the number of equivalent rotor phases is 5, then the

agnetizing inductance of plane d¢® is zero [11], ie.,

L(5 0, and, therefore, the rotor circuit will never be excited
(wr = 0), and the model of this plane only considers the
resistance and leakage inductance of the stator. Therefore, the
equations of dg(®) plane are given by:

(5
50 _ 47 i

=rsis + dt + j5wsz/_}k(95)

55 _ [(5)7) @
¥s” =Lyt

The behavior of the motor at steady state operation can be
expressed in a equivalent electric circuit in the synchronous
reference frame as shown in Fig. 1.

(1) (1)

s JXI§ Jxir
AN
i -
+ i(lb i(l]‘ 1‘(1'
S m T J n
& P21 =1 i A5)
g JXm Ts JXis

(a) (b)

Figure 1: Equivalent electric circuits: (a) dg™ plane; (b) dq®
plane.

Since leakage inductance value Ll(f) is low, the
correspondent reactance is also low. Therefore, if there
is any non-ideality in the motor or drive, high values of stator
current are generated and, as this current does not contribute
to the generation of the torque, its effect decreases the system
efficiency [1], [7], [12].

I1I. VECTOR CONTROL OF DSIM

The indirect rotor field orientation speed control of a DSIM
is similar to the conventional three-phase induction motor, as
shown in Fig. 2, in which the shaded area highlights the stator
current control of the first harmonic of the dg(") and the 5
harmonic of the dg(® plane.

However, differently of three-phase induction motor, the
DSIM control has a higher degree of freedom, precisely
because it is a six-phase machine and, consequently, the
control of the stator currents requires a pair of controllers for
dq™ plane, and another for dq'® plane, as it is detailed in
shadow area of the Fig. 3.

A. Dual PI Current Controller - dg'™ Plane

The stator current components of the dg® plane can be
positive 1255), negative ¢ 52) and pulsating (z d; + zi‘);q))
sequences, dependlng on the type of unbalance in the system,

as shown in [7]. In this article, for reducing the effect of these

i
i - } 6 phase
@r isq o~ | Usxyz IM\
pI £S \
5)= =2 |-
s(d) 5 5 | Tsane X
SO ®
HOR = "
lsq Usxyz

15

w, ml 05

e EZ

Figure 2: Indirect rotor field orientation speed control diagram.
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Figure 3: DSIM Stator current controller.

unbalances, a pair of PI controllers in synchronous reference,
as highlighted in the shaded area of Fig. 3, and another in
anti-synchronous reference are necessary, as shown in Fig. 4:
the first pair reduces the positive sequence, and the second is
only able to reduce the negative sequence.

—(Sp) *
s dq

—(Sp)*
s dq +

76P)
s ,dq

e—J56s

Pl eJ5% 5®

saB

-(Sn)*
s dq

_(Sn)
s ,dq

eJ50s

Pl e~J50s

4511)*

sdq
Figure 4: Dual PI current controller of currents in the dg(®
plane (synchronous and antisynchronous).

B. Proposed P-BSNN Current Controller - dg'® Plane

The Associative Memory Network (AMN) is a class of
Artificial Neural Networks (ANNs) which has a fast learning
process, being indicated for nonlinear and adaptive control
systems that present repetitive disturbances [13].

Among the different types of AMNs, it has been chosen
that the controller based on BSNN working online because it
exhibits a simple implementation with low computational cost,
besides keeping the main advantages of AMNSs: local learning,
adjustable precision, and no local minimum problems.

In Fig. 5 the proposed controller to reduce the current
harmonic components is displayed z( ) 5

and i;q. The control
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system, whose control variables are the 5* harmonic stator
voltage components of the dg® plane, is composed of
a BSNN controller in parallel with proportional controller
P (P-BSNN controller): the network has the function of
eliminating the steady state error, while the proportional gain
acts to improve the transient performance. Note that the output
voltages vii; and vg are generated by the sum of the two
controller outputs, v, and v, according to (3). Please note
that the controller support a reference frame transformations

given by complex operator: e~ %% and €759
,4
Os 4 v,
— | BS€W ) ©)
7 7
’/ : s,dq efSQS s,af
5 55
2 R L N N ;
+ Vp
—(55) =
Ls,dq
Figure 5: Proposed P-BSNN controller.
©) (k) = vp.a(k k
Vg.a(k) = vo,a(k) + vp,a(k) )

vE) (k) = vp,g(k) + vp g (k)

The BSNN controller structure is shown in Fig. 6, whose
outputs vy ¢ and vy, 4 are formed by a linear combination of a
set of n basic functions B;(z), which are calculated by

vp,a(k) = Y27- ) Bi(Bs)wi (k)
vp,q(k) = iy Bi(fs)wf (k)

where w¢ and w! are the weights linked to the outputs vp g
and vy, 4, respectively.

“

Figure 6: BSNN controller structure.

In turn, Fig. 7 illustrates the details of these basic functions
that are distributed uniformly on the input space, and whose
orientation angle d is the only input of the network. Each one
of these basic functions are shifted from each other of d/2,
for d = 4w /n being the width of the function B;, as shown
in Fig.7.

4

B, B, By B, Bs

i

Figure 7: Set of basic functions

1 Bn-z Bn-l Bn Bl

21

For example, the basic function By, highlighted by a thicker
dash in Fig. 6, is given by

1+d0/52 i (fg<9s<0)
By = 17d0/5 if (0<95<g) ®)
0 if (0S<—g) or (05>g)

The BSNN training is performed online through the
algorithm of Least Mean Square (LMS) [13] that interactively
adjusts the w¢ and w! BSNN weights in order to minimize
the error function ¢, so that it reproduces a desired function
on the output of the network, as follows:

wi(k + 1) = wi (k) +n & (k) Bi(s(k))
wi (k +1) = wi (k) +n € (k) Bi(0s(k))

where 7 is the learning rate, 5;-1 and ] are the current errors
in dg®® plane, and they are calculated by

(0)

ed(k) = i) (k) — i)(k)
.(5)x .(5) ™
e9(k) = i$)" (k) — S (k)

(5 (5 .
where the current references, zi ;* and 1;3* have to be set in

Zero.
Although the BSNN calculation may have the apparent
effect of increasing the computational cost in function of the
number of base functions, in fact only two base functions have
non-zero values per sampling cycle, and, consequently, it is
necessary to perform the sum of only two consecutive terms
in the sum of Eq. (4). So that only the weights associated with
the non-zero functions have to be updated. The flowchart of
Fig. 8 summarizes the calculation of the P-BSNN control.
Thus, only the size of the required memory for the weight
vectors is impacted with the increase of the number n of base
functions.
The calculation of the proportional control output v, 4 and
Up,q» are performed by
vpa(k) = k) (k)
. ®)
vpa(k) = k) ()

3

(5)

where kj "’ is the proportional gain.
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Figure 8: Flowchart of the P-BSNN controller

In each cycle, as the control tends to adjust to the shape
of the output voltages of the network in order to reduce the
current harmonics, the speed of this adjustment depends on
the learning rate.

Since the error of current harmonics tend to be zero, the
output of the proportional controller also tends to be zero.
While the BSNN controller takes a few cycles to adapt to new
operating requirements, the proportional controller works to
improve the dynamic performance response of these currents.

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

The experimental workbench is composed by a squirrel
cage DSIM whose shaft is directly connected to a three-phase
induction generator shaft, as shown in Fig. 9. The parameters
of the DSIM are shown in Table L.

Table I: DSIM parameters

BRVA 220V/60H=
LG =86.2mH s = 1.31Q
LY = 10.9mH e =100
LD =10.9mH P=4

L — omH
LY —10.9mH

J =0.095Kg - m?

The workbench also has two inverters for the DSIM
and a third for the three-phase induction generator, and an
acquisition and real-time control system (dSPACE1104).

The Dual PI controller gains were experimentally adjusted
by trial and error process. Note that proportional gains are the

Matlab
Simulink

Desktop
Computer

Figure 9: workbench test.

same for both controllers. The controller parameters are given
in Table IL

Table II: Controller parameters

Dual P P-BSNN
KP =125 K =125
K® =250 n=30

7 = 0.0001

With the purpose of comparing the experimental
performance of the proposed P-BSNN controller with
the Dual PI controller reported in [7], tests with uncontrolled
DSIM were carried. As reported in section II, if LSL) =0
then the load does not influence the currents of the dg®
plane, so that the experimental tests were performed with
DSIM operating under no-load and 450 rpm conditions.

By using the technique of inserting resistors in series
with stator phases to cause four different unbalances are
investigated [7]:

Natural - Natural unbalance

abc - Unbalance caused by insertion in series of a 1.5¢2 resistor
in each phase of the abc three-phase set

a - Insertion of 1.5€) resistor in serie with only the a phase of
the abc three-phase set

ax - Insertion of a 1.5) resistor in series with the a and x
phases of abc and xyz three-phase sets, respectively.

The test results are shown in Figs. 10, 11, 12 and 13, and
summarized in Table III.

The amplitude of the natural unbalance, shown in Fig 10, is
very small, and the rms value of I S(5d) , current is approximately

3% of the rms value of [ 51(3(1’ whose value is approximately
3,0A. This unbalance can be caused by dead-time or other
types of unbalance in the inverters of the DSIM, as well
as by the DSIM windings. Particularly, in this case, i.e.,
natural unbalance, the P-BSNN control has a slightly better

performance than the Dual PI control.
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However, for the unbalance abc shown in Fig. 11, there
is only negative sequence current, presenting the most
severe challenge for the controllers: the unbalance level is
approximately 25%. Nevertheless, the P-BSNN performance
is far better than Dual PI controller.

The a and ax phase unbalances have different combinations
of positive and negative sequence currents, and the respective
results are shown in Figs. 12 and 13. The unbalance level are
11% and 9%, respectively, showing again, the superiority of
P-BSNN controller.

In short, as can be seen in Table III, the Dual PI
controller reduces the current error in approximately 1/5,
when compared to the no control case. In turn, the P-BSNN
controller always has achieved a very low final result for the
current error, regardless of the type of unbalance, showing,
therefor, its adaptation capability.
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Figure 11: abc phases: (a) Control Off, (b) Dual PI e (c)
P-BSNN.

Table III: RMS current in dq(s) plane [A]

Control  Natural abc a ax
Off 0.1 0.781 0.3341  0.2805

Dual PI 0.0198  0.1484 0.0641  0.0517

P-BSNN  0.0152  0.0199 0.0163 0.0138

V. CONCLUSION

The proposed P-BSNN controller presents an easy
implemention and low computational cost. When compared
with the Dual PI controller it has presented a superior
adaptation capability for all types of tested unbalanced
conditions with a single controller, as the result of Table III
has shown.
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