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RESUMO:  O tema de estudo do presente trabalho é o controle vetorial da posição do 

motor síncrono de ímã permanente (PMSM) operando como servomecanismo de 

precisão.  Redes neurais artificiais foram usadas para desenvolver novas técnicas de 

leitura do sensor de posição, da estimação do torque de carga mecânica, e a 

substituição dos controladores convencionais PI por sistemas inteligentes. Finalmente, 

baseando-se em conceitos de álgebra linear, obteve-se uma simplificação da 

modulação por vetores espaciais (SV-PWM). O resultado foi um sistema de controle de 

posição robusto, preciso e com baixo custo computacional para implementação.  Os 

resultados de simulação e experimentais demonstram a precisão e simplicidade do 

controlador proposto. 
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ABSTRACT:  The scope of this work is the vector control of the position of a permanent 

magnet sinchronous motor (PMSM) operating as a precise servomechanism. Artificial 

neural networks were used to develop new techniques for measurement of position, 

load torque estimation and the substitution of conventional PI controllers by intelligent 

systems. Finally,  it was developed a simplification of the space vector modulation (SV-

PWM) algorithm based on linear algebra. The result of this work is a new control 

system robust and precise, with a low computational cost for its implementation. The 

simulation and experimental results demonstrate the precision and simplicity of the 

proposed controller. 
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1 CAPÍTULO I – INTRODUÇÃO 

1.1 Introdução 

Atualmente, os sistemas robóticos são aplicados em importantes processos 

industriais como na manufatura computarizada, fabricação de circuitos eletrônicos, 

nano-tecnologia, cirurgia computarizada, entre outras [1], [2]. A base destes sistemas 

são os servomecanismos, ou seja, motores cuja posição pode ser controlada com 

exatidão. 

Na implementação dos servomecanismos, o motor síncrono de ímã permanente 

(PMSM) está substituindo o motor de corrente contínua (CC)  por sua robustez, maior 

facilidade de manutenção, melhor relação torque/inércia, menor ruído acústico e  

excelente resposta dinâmica [3]. Adicionalmente, o uso do PMSM apresenta vantagens 

em relação aos motores de indução: o PMSM tem um comportamento dinâmico mais 

simples e maior eficiência no consumo de energia elétrica, devido à ausência de 

enrolamentos no rotor [4]. Como principal desvantagem, o PMSM tem um 

comportamento não linear e seu controle é mais complexo comparado com o motor de 

corrente contínua. 

Através de um conjunto de transformações matemáticas, obtém-se um modelo 

dq do PMSM análogo ao do motor CC. Esta modelagem permite aplicar técnicas de 

controle clásico, realimentação de estados, controle robusto e adaptativo, inteligência 

artificial, entre outras [5].  

Neste trabalho de dissertação serão tratados os principais problemas no uso do 

PMSM como servomecanismo, com o objetivo de projetar um controlador de precisão e 

robusto na presença de ruído, perturbações e variações dos parâmetros do motor. 

1.2 Definição do problema 

Um servomecanismo é uma máquina elétrica com um sistema de controle em  

malha fechada cuja posição angular pode ser controlada. Em geral, existem dois 

requisitos que estes equipamentos devem atender [6]: 

 

a)  Regulação: Manter a posição dentro de determinados limites, ainda quando 

acontecer variações de carga externa.  

b) Rastreamento ou tracking: A posição real deve seguir a referência desejada, 

com um mínimo de erro.  
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Para cumprir com as exigências de regulação e rastreamento, devem-se tratar 

principalmente quatro problemas:  

 

a) Medir a posição angular do rotor com precisão e rejeição a ruído.  Os 

sensores de posição resolver são usados nas aplicações de alta exatidão [7]. 

Não obstante, o cálculo da posição a partir das suas saídas 

convencionalmente requer equipamentos custosos, o que motiva a pesquisa 

sobre substitutos implementados tanto em hardware como em software. 

b) Rejeitar as perturbações produzidas pela carga mecânica externa. 

c)  Projetar um controlador que seja robusto ante variações dos parâmetros do 

motor e considerando que o PMSM é um sistema não linear cuja dinâmica 

muda com o ponto de operação. 

d) Para fornecer energia ao PMSM, é utilizado um inversor como atuador do 

sistema de controle. Como este equipamento gera somente valores discretos 

de tensão ou corrente, é necessário um algoritmo de modulação para 

sintetizar os sinais de controle que são geralmente valores contínuos. A 

modulação por vetores espaciais (SV-PWM) é uma das melhores técnicas 

para este propósito. Por outro lado, seu alto custo computacional motiva 

pesquisas relacionadas à simplificação deste algoritmo de modulação. 

1.3 Objetivos do trabalho 

Para criar um sistema de controle preciso de posição de um PMSM, foram 

estabelecidos os seguintes objetivos de trabalho: 

 

a) Criação de um sistema de leitura de posição usando um sensor de posição 

resolver. 

b) Criação de um estimador de torque de carga mecânica para compensar as 

perturbações externas. 

c) Projetar um controlador inteligente baseado em redes neurais que controle o 

motor para atingir a posição desejada com alta precisão, para diferentes 

pontos de operação e robusto ante variações dos parâmetros do motor. 

d) Simplificação do algoritmo de modulação por vetores espaciais, para reduzir 

o custo computacional da sua implementação. 
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1.4 Justificativa do tema de estudo 

Os processos produtivos automatizados necessitam constantemente de 

ferrramentas com maior precisão, melhor resposta dinâmica e robustez. Tem-se, por 

exemplo, a fabricação de circuitos integrados com uma crescente escala de integração 

e a manufatura de peças mecânicas com valores de tolerância cada vez menores. 

Como o PMSM é um sistema não linear, de variáveis acopladas, cujos 

parâmetros podem mudar com o tempo (pelo aquecimento dos enrolamentos, atrito, 

etc.), sujeito a perturbações e ruído, os controladores PI convencionais não 

possibilitam atingir os níveis de precisão e robustez necessários, fomentando o uso de 

novas técnicas de controle [7].  

Por outro lado, o controle baseado em redes neurais tem sido amplamente 

discutidos na literatura. Entre as vantagens do uso deste algoritmo no controle está seu 

rápido processamento paralelo de sinal, econômica implementação em chip "ASIC", 

adaptabilidade, e inerente capacidade de tolerância a falha.  

1.5 Organização dos capítulos 

A apresentação deste trabalho, incluida a introdução anterior, segue a seguinte 

estrutura: 

 

a)  CAPÍTULO 1 – INTRODUÇÃO: Estabelece-se a importância do tema de 

estudo. Definem-se os problemas a tratar e os objetivos de trabalho. 

b)  CAPÍTULO 2 – CONTROLE CONVENCIONAL DO PMSM: O capítulo expõe 

os conhecimentos básicos para a comprensão do tema de estudo, o 

modelagem dos componentes do sistema de controle e faz uma revisão 

bibliográfica sobre as pesquisas desenvolvidas, para melhorar o 

desempenho dos controladores de posição de um PMSM. 

c)  CAPÍTULO 3 – REDES NEURAIS ARTIFICIAIS:  São apresentados 

conceitos básicos sobre as redes neurais, para compreender sua aplicação 

nos algoritmos de controle inteligente. 

d)  CAPÍTULO 4 – LEITURA ROBUSTA DE POSIÇÃO BASEADA EM REDES 

NEURAIS ARTIFICIAIS: É descrito o algoritmo para a leitura do sensor de 

posição de forma precisa e robusta ante ruído, usando redes neurais. 
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e)  CAPÍTULO 5 – ESTIMADOR DE TORQUE DE CARGA BASEADO EM 

REDES NEURAIS ARTIFICIAIS E ANÁLISE NO DOMÍNIO DA 

FREQÜÊNCIA: Propõe-se um novo estimador de torque de carga baseado 

nas propriedades do torque mecânico, eletromagnético e o ruído no domínio 

de freqüência. 

f)  CAPÍTULO 6 – SIMPLIFICAÇÃO DO ALGORITMO SV-PWM: Foram 

desenvolvidas fórmulas tanto dos intervalos de tempo e dos estados de 

comutação por fase do inversor, substituído o uso de tabelas. O resultado é 

um novo algoritmo SV-PWM simplificado, eficiênte enquanto a velocidade de 

processamento e espaço de memória requeridos. 

g)  CAPÍTULO 7 – CONTROLADORES INTELIGENTES EM MALHA 

FECHADA: É explicado o projeto de um controlador inteligente baseado em 

redes neurais, robusto ante variações dos parâmetros do motor. 

h)  CAPÍTULO 8 – RESULTADOS DE SIMULAÇÃO E EXPERIMENTAIS: São 

apresentados as características do motor a considerar, o diagrama de 

simulação e a bancada de teste experimental. Os resultados dos testes de 

simulação e  os experimentais são organizados e comentados. 

i)  CAPÍTULO 9 – CONCLUSÕES E TRABALHOS FUTUROS 
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2 CAPÍTULO II – CONTROLE CONVENCIONAL DO PMSM  

2.1 Introdução 

Neste capítulo serão explicados os conceitos básicos relacionados aos 

componentes de um sistema convencional de controle vetorial do motor síncrono de 

ímã permamente. O objetivo do capítulo é fornecer o fundamento teórico para a 

compreensão dos problemas a ser tratados e os algoritmos desenvolvidos neste 

trabalho. 

2.2 Motor síncrono de ímã permanente (PMSM) 

O motor síncrono de ímã permanente (PMSM) é uma máquina trifásica de 

corrente alternada síncrona onde os enrolamentos no rotor são substituídos por um 

arranjo de ímãs que fornece um fluxo rotórico constante e sem perdas de energia [7]. 

Este motor tem uma alta relação torque/inércia, sendo possível, teoricamente, operar 

com um fator de potência unitário [8]. 

2.2.1 Classificação do PMSM 

O PMSM pode ser clasificado segundo dois critérios [7]-[9], conforme a seguir: 

a) Pela disposição dos ímãs no rotor: 

 Ímãs na superfície: Este tipo de motor possui simplicidade construtiva, 

baixo momento de inércia, e pouca variação de relutância em função da 

posição. Este motor é o mais utilizado como servomecanismos. 

 Ímãs no interior: Usado em aplicações de alta velocidade. Este motor é 

mais custoso comparado com os de ímas na superfície, e apresenta uma 

maior variação na sua relutância.  

b) Pela forma de onda da força contraeletromotriz (fcem): 

 Síncrono senoidal. As três fases do motor conduzem o tempo todo, 

gerando um torque eletromagnético com menores ondulações em relação 

ao síncrono trapezoidal, característica desejada no momento de fabricar 

servomecanismos. 

 Sincrono trapezoidal ou brushless DC (BLDC): Em cada instante, 

somente duas fases conduzem. Por sua construção, estes motores são 

mais econômicos que os síncronos senoidais. 
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Como toda máquina síncrona, a frequência elétrica da alimentação deve estar 

sincronizada com a velocidade rotórica. Portanto, é necessário o uso da eletrônica de 

potência para gerar torque útil em regime permanente, apesar das perturbações de 

carga que possam acontecer [9].   

2.2.2 Modelagem do PMSM 

No estudo do motor síncrono de ímã permanente, será usada a seguinte 

nomenclatura: 

 

D:  coeficiente de atrito; 

efcem:  força contraeletromotriz; 

ias, ibs, ics: correntes estatóricas por fase; 

id, iq:  correntes nos eixos d e q do estator; 

J:  momento de inércia; 

L:  indutância equivalente por fase: 

Ld, Lq:  auto-indutâncias nos eixos d e q; 

Ls:  auto-indutância por fase; 

M:  indutância mutua; 

P:  número de pares de pólos; 

Rs:  resistência nos enrolamentos do estator; 

Tem:  torque eletromagnético; 

TL:  torque de carga; 

van, vbn, vcn: tensões fase-neutro nos terminais do estator; 

vd, vq:  tensões nos eixos d e q do estator; 

a, b, c: fluxo concatenado estabelecido pelos ímãs permanentes; 

m:  amplitude do fluxo concatenado estabelecido pelos ímãs; 

a, b, c: fluxos por fase; 

d, q:  fluxos nos eixos d e q; 

:  posição mecânica do rotor; 

e:  ângulo elétrico; 

:  velocidade mecânica; 

:  ângulo do sistema de referência dq respeito à fase A; 
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2.2.2.1 Modelo trifásico do PMSM 

A Figura 2.1 mostra o modelo trifásico do PMSM definido no sistema de 

referência estacionário [9], [10]. Pode-se observar que não é possível identificar  

circuitos de excitação (responsável pela geração de fluxo magnético) e de armadura 

(responsável pelo torque electromagnético), como no caso do motor CC. 

Rs Ls ++-
da

dt

-

ias

van

Rs Ls ++-
db

dt

-

ibs

vbn

Rs Ls ++-
dc

dt

-

ics

vcn

.

.

.

M

MM

N0 N1

 

Figura 2.1. Modelo trifásico do PMSM 

 

A equação (2.1) descreve o modelo trifásico do PMSM. O sentido da corrente é 

positivo segundo mostrado na Figura 2.1. 
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00R
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 (2.1) 

O fluxo concatenado nas três fases é dado pela equação (2.2): 
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 (2.2) 

Sendo: 

 

 
 
 














































32Pcos

32Pcos

Pcos

m

m

m

c

b

a

 (2.3) 

Segundo a equação (2.3), como o rotor gira, o ângulo mecânico () e os fluxos 

estabelecidos pelos ímãs (a, b, c) mecânico mudam com o tempo. 
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Definindo a indutância equivalente por fase como: 

 MLL s   (2.4) 

De (2.1), (2.2), (2.3) e (2.4), obtém-se: 
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dt
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0R0
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m
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m

cs

bs
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cs
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as

s

s

s

cn

bn

an

 (2.5) 

As equações (2.3) e (2.5) mostram que os fluxos são funções não lineares 

variantes no tempo (dependem da posição do rotor), e as variáveis por fase estão 

acopladas. Tal modelagem dificulta a análise e o controle do PMSM. 

Na seqüência, será explicado como a transformada Park é utilizada para obter 

um modelo simplificado com variáveis desacopladas e semelhante ao motor CC. 

2.2.2.2 Transformada de Park 

Para obter um modelo simplificado de uma máquina trifásica de corrente 

alternada, utiliza-se a transformada de Park, uma operação matemática que representa 

um conjunto de variáveis trifásicas Fabc = [ fa fb fc ]
T, em um sistema de referência 

ortogonal dq0, onde as novas variáveis obtidas Fdq0 = [ fd fq f0 ]
T, são desacopladas 

[10], [11]. A equação (2.6) mostra a matriz de transformação de Park. 

 

     
     























































c

b

a

0

q

d

f

f

f

212121

32cos32coscos

32sen32sensen

3

2

f

f

f

 (2.6) 

Sendo  o ângulo do sistema de referência em relação ao eixo da fase a. 

No caso de sistemas trifásicos balanceados e com neutro isolado, a soma das 

variáveis trifásicas é zero. Portanto, por (2.6): 

 0ffff cba0   (2.7) 

Nesse caso, a transformada de Park representa variáveis trifásicas em um 

sistema de referência dq com duas componentes desacopladas. A Figura 2.2 mostra o 

conceito da transformada de Park. 
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fa

fd

fq


fa

fb

fc

Park

 

Figura 2.2. Representação da transformada de Park. 

 

Na análise de máquinas trifásicas de corrente alternada, as componentes fd e fq 

são associadas aos circuitos de campo (gerador de fluxo magnético) e de armadura 

(responsável pelo torque) de uma máquina de corrente contínua respectivamente [7]. 

Agora será demonstrada a utilidade desta transformação na análise de sistemas 

trifásicos. Seja [ a b c ]
T o conjunto de fluxos concatenados estabelecidos pelos ímas 

permanentes descrito em (2.3). Será aplicada a transformada de Park usando um 

sistema de referência síncrono onde  = P. Os resultados são mostrados a seguir: 
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 (2.3) 
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 (2.8) 

Substituindo P por  em (2.8):  
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d

 (2.9) 

A partir das seguintes identidades trigonométricas [12]: 

 
     

   x2cos1xcos2

x2senxcosxsen2
2 


 (2.10) 
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Operando a multiplicação matricial em (2.9), e aplicando (2.10): 

 

     
     
      














































32cos32coscos

342cos342cos2cos3

342sen342sen2sen

3

1
m

0

q

d

 (2.11) 

Como as funções seno e cosseno têm um período de 2, a equação (2.11) pode 

ser expressada da seguinte maneira: 

 

     
     
      














































32cos32coscos
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3

1
m

0

q

d

 (2.12) 

Usando propriedades trigonométricas, pode-se demonstrar [12]: 

   0
3

2
xcos

3

2
xcosxcos 







 








 
  (2.13)  

   0
3

2
xsen

3

2
xsenxsen 







 








 
  (2.14) 

O resultado de (2.13) e (2.14) é congruente com o fato de que a soma de 

tensões ou correntes trifásicas balanceadas desfasadas 120° entre elas é zero. 

Substituindo (2.13) e (2.14) em (2.12): 

 



























































0

0

0

03

0

3

1
mm

0

q

d

 (2.15) 

A equação (2.15) demonstra que a transformada de Park permite representar 

fluxos concatenados não lineares (variantes no tempo) através de valores constantes 

(invariantes no tempo) definidas em um sistema de referência síncrono.  

2.2.2.3 Modelo dq do PMSM 

No caso do PMSM, geralmente é usada a transformada de Park considerando  

um sistema de referência que gire a velocidade síncrona, porque as variáveis senoidais 

tornam-se constantes, como indicado em [9], [11] e demonstrado por (2.15).  
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O ângulo do sistema de referência síncrono a usar na transformada de Park é 

igual ao ângulo életrico do motor, definido em (2.16): 

  Pe  (2.16) 

Aplicando a transformada de Park ao modelo trifásico descrito na seção 2.2.2.1, 

obtém-se o modelo dq do motor síncrono de ímã permanente [10], [11]: 
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d
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e
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dt

d

L0

0L

i

i

RLP

LPR

v

v
 (2.17) 

 mfcem Pe   (2.18) 

 mddd iL   (2.19) 

 qqq iL  (2.20) 

   qmqdqdem iP5.1ii LLP5.1T   (2.21) 

 Lem TTDJ   (2.22) 

    (2.23) 

No PMSM de pólos salientes, as auto-indutâncias nos eixos d e q são iguais à 

indutância equivalente por fase.  

 MLLLL sqd   (2.24) 

Substituído (2.24) em (2.21): 

 qmem iP5.1T   (2.25) 

A partir das equações do modelo dq do PMSM, pode-se observar que, 

analogamente ao motor CC, existem duas correntes: uma responsável pelo fluxo de 

campo (id) e outra pelo torque eletromagnético (iq), segundo (2.19) e (2.25) 

respectivamente.  
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As Figuras 2.3 e 2.4 exibem o modelo dq do PMSM de pólos salientes.  

Rs L

vd

id

+-

+

-

PLiq

 

Figura 2.3. Circuito equivalente no eixo d. 

 

Rs L

vq

iq

+ -

+

-

e

+

-

PLid

 

Figura 2.4. Circuito equivalente no eixo q. 

 

Para garantir que o PMSM trabalhe em sincronismo, e sendo a variável a 

controlar, o ângulo mecânico do rotor deve ser conhecido, através de sensores ou 

estimadores. Na seqüencia, é discutido o tema da medição do ângulo do rotor. 

2.3 Medição do ângulo mecânico do rotor 

No PMSM, deve ser garantido o sincronismo entre a freqüência de excitação 

elétrica e a velocidade do rotor, para assegurar a estabilidade do motor [8].  Por isso, 

geralmente um sensor de posição é integrado ao motor.  

Por outro lado, novas pesquisas procuram desenvolver estimadores de posição, 

para evitar o uso do sensores que incrementam o custo de implementação. Diferentes 

estimadores foram propostos [13],[14], baseados somente nas equações elétricas do 

PMSM [15], ou usando sistemas MRAS de comparação de modelos adaptativos [16], 

modos deslizantes [17], redes neurais [18], filtro de Kalman [19], entre outras.  

Os estimadores de velocidade mencionados possuem diferentes níveis de 

robustez às variações dos parâmetros elétricos do motor. Não obstante, as indústrias 

que utilizam sistemas robóticos geralmente preferem sistemas com sensores de 

posição por questão de confiabilidade. Portanto, neste trabalho será considerado o uso 

de  um sensor de posição. 
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Os sensores de posição mais utilizados na indústria são o encoder e o resolver. 

Um encoder é um transdutor rotativo que transforma movimento angular em uma série 

de pulsos digitais [8], [20]. Tem baixo custo econômico, porém sua resolução é 

mecanicamente limitada. Nas aplicações de alta precisão geralmente é usado o sensor 

de posição resolver. Este sensor fornece informação de posição em formato analógico, 

é robusto  e com uma maior precisão que os encoders [20].  

2.3.1 Sensor de posição resolver 

O sensor resolver determina a posição angular absoluta do rotor do motor. Este 

sensor é composto de um enrolamento rotórico de excitação e dois enrolamentos 

estatóricos de saída, desfasados 90° entre elas. Sua estrutura é mostrada na Figura 

2.5.  

Transformador 

rotativo

Enrolamentos do estator

Enrolamento 

de excitação  

(a) (b)

vsin

vcos

vexc

Enrolamento 

de excitação  

Transformador 

rotativo

Enrolamentos 

do estator

 

Figura 2.5. Estrutura do sensor resolver: a) diagrama físico, b) circuito esquemático. 

 

O enrolamento do rotor recebe uma onda senoidal de excitação com freqüência 

entre 1 kHz a 10 kHz, através de um transformador rotativo [20]: 

  tsenav excexcexc   (2.26) 

A excitação no rotor induz tensões nos enrolamentos de saída [21]: 

    
   















exc

e
excexcsen

tcoscos

dt

d
tsensenkav  (2.27) 

    
   















exc

e
excexccos

tcossen

dt

d
tsencoskav  (2.28) 
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Sendo: 

exc :  freqüência do sinal de excitação; 

k: razão entre os enrolamentos do estator e rotor do sensor; 

:  ângulo mecânico; 

vexc:   sinal de excitação de entrada; 

aexc:   amplitude do sinal de excitação; 

vsen,vcos:  saídas do sensor; 

 

Se a velocidade mecânica for muito menor que a freqüência de excitação, as 

equações (2.27) e (2.28) podem ser simplificadas: 

    tωsenθsenkav excexcsen   (2.29) 

    tsencoskav excexccos   (2.30) 

Das equações (2.29) e (2.30), pode-se observar que a informação da posição 

está modulada em amplitude nas saídas do sensor, sendo necessário um sistema para 

obter o ângulo do rotor, tema descrito na seqüência. 

2.3.2 Sistema convencional de leitura do sensor resolver 

A obtenção da posição do rotor a partir dos sinais do sensor resolver 

convencionalmente é efetuada por um equipamento chamado conversor resolver a 

digital (RDC), cuja estrutura é mostrada na Figura 2.6. A medição do ângulo está 

baseada em um sistema de rastreamento em malha fechada [22].  

sen(est)

cos(est)

est

+ -

eac

integrador

demodulador
u1

u2

edc

VCOcontador

est

vsen

vcos

vexc

 

Figura 2.6. Diagrama do conversor resolver a digital (RDC). 
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Em primeiro lugar, as duas saídas do sensor de posição são multiplicadas pelo 

seno e cosseno do ângulo estimado: 

       cossentsenkau estexc1   (2.31) 

       sincostsenkau estexc2   (2.32) 

A diferença entre os sinais u1 e u2, resulta em um erro eac modulado em 

amplitude, descrito em (2.32): 

 
          

   estexcac

estestexc21ac

sen tsenkae

sencoscossen tsenkauue




 (2.32) 

Um demodulador síncrono demodula eac usando o sinal de excitação, obtendo-

se o seno do erro entre o ângulo real e o estimado (edc): 

  estdc senk   e   (2.33) 

A integral do sinal de erro edc alimenta um oscilador controlado por tensão 

(VCO), o qual gera uma saída em que força que edc seja zero, através de um contador. 

Como conseqüência, o ângulo estimado converge ao valor real da posição. 

   0sen est   (2.34) 

Portanto: 

   0est    

 est  (2.35) 

O RDC fornece uma leitura com elevada precisão e rejeição de ruído. Não 

obstante, seu custo elevado motiva a pesquisa sobre substitutos deste equipamento 

[23]. Geralmente as propostas estão baseadas em malhas de realimentação para 

reduzir o erro entre o ângulo real e o estimado [24]-[25]. Outras demodulam os sinais 

de saída do sensor, obtêm a tangente do ângulo e utilizam funções trigonométricas 

inversas [26].  
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2.4 Inversor de dois níveis 

Um inversor trifásico é um dispositivo constituído por semicondutores de 

potência (MOSFET, GTO ou IGBT) capaz de produzir um sinal de saída alternada a 

partir de uma fonte contínua de tensão (VSI - voltage source inverter) ou de corrente 

(CSI - current source inverter) [27]. Os VSI são utilizados em aplicações convencionais 

de controle de motores, enquanto que os CSI aplicam-se quando é requerido uma sinal 

com baixa distorsão. 

Um inversor pode ser classificado também pelo número de valores de tensão 

discretos na saída em cada fase. Os inversores de dois níves são os mais simples, 

econômicos e usados no controle de motores trifásicos. Quando for necessário 

sintetizar valores de tensão mais elevados e com baixo conteúdo harmônico, são 

usados os inversores multi-níveis. 

O modelo do inversor de dois níveis é mostrado na Figura 2.7. Cada fase 

somente pode ter dois valores de tensão em relação ao ponto neutro (n) :  -Vcc/2  e  

Vcc/2. 

sb

sbn

sa

san

sc

scn

c

c

vdc

n

 

Figura 2.7. Diagrama de um inversor de dois níveis.  

 

Se duas chaves da mesma fase estão ligadas ao mesmo tempo, então um curto 

circuito aconteceria na fonte de alimentação CC. Por outro lado, para evitar estados 

indefinidos de tensão, tais chaves tampouco podem estar desligadas simultaneamente. 

Como resultado, somente uma chave deve ser ligada em um determinado instante de 

tempo [27]. Pode-se associar a tensão de saída va, vb e vc, com o estado de 

comutação das chaves superiores sa, sb e sc: 

 c ,b ,ax  ;  
)ligado(des  0s   ;2/v

)ligado(  1s   ;2/v  
v

xdc

xdc

x 







  (2.36) 
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Controlando apropriadamente a comutação das chaves, pode-se obter uma 

onda quadrada cuja fundamental corresponde à magnitude, freqüência e fase 

desejadas, com uma distorsão harmônica reduzida. Isto é possível através de um 

algoritmo de modulação da onda de referência [27].  

Existem diversos algoritmos de modulação. Os mais usados são a modulação 

senoidal (SPWM), eliminação seletiva de harmônicos (SHE), a modulação de corrente 

por banda de histerese, e a modulação por vetores espaciais (SV-PWM) [8], [27].  

Entre tais técnicas, SV-PWM apresenta os melhores resultados quanto ao conteúdo 

harmônico, melhor uso da fonte CC, maior magnitude máxima da onda fundamental de 

tensão, e menores perdas por chaveamento [28]. Por tais razões, tal técnica de 

modulação será usada neste trabalho. 

2.4.1 Modulação por vetores espaciais (SV-PWM) 

A modulação por vetores espaciais SV-PWM (space vector pulse width 

modulation) é uma técnica avançada de modulação por largura de pulso e 

possívelmente a melhor nas aplicações de controle de máquinas trifásicas. Esta 

técnica considera a interação entre as fases quando a máquina trifásica tem uma 

conexão neutro isolado. 

Na modulação SV-PWM, o sistema trifásico [ va, vb vc ]
T  é representado por 

meio de um vetor espacial V definido no plano complexo, segundo (2.37) [8], [29] : 

     34jev32jevv
3

2
V cba   (2.37) 

O vetor espacial V também pode ser expressado como a matriz V = [ v v ]
T, 

cujas componentes v e v são as partes real e imaginária de (2.37) : 

 
 

  


























3vv

3vvv2

v

v
V

cb

cba
 (2.38) 

No inversor de dois níveis, existem somente 8 possíves combinações de 

comutação. A Tabela 2.1 mostra todos os vetores espaciais que podem ser gerados 

pelo inversor, calculados a partir das equações (2.35) e (2.36), junto com os estados 

de comutação por fase. 
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Tabla 2.1. Vetores espacias gerados pelo inversor de dois níveis. 

V v v rej sa sb sc 

V0 0 0 0 0 0 0 

V1 2vdc/3 0 (2vdc/3)e(j0/3) 1 0 0 

V2 vdc/3 vdc/3 (2vdc/3)e(j/3) 1 1 0 

V3 -vdc/3 vdc/3 (2vdc/3)e(j2/3) 0 1 0 

V4 -2vdc/3 0 (2vdc/3)e(j3/3) 0 1 1 

V5 -vdc/3 -vdc/3 (2vdc/3)e(j4/3) 0 0 1 

V6 vdc/3 -vdc/3 (2vdc/3)e(j5/3) 1 0 1 

V7 0 0 0 1 1 1 

 

Os resultados da Tabela 2.1 indicam a existência de dois vetores de magnitude 

zero (V0 e V7), chamados vetores nulos. Os outros vetores (não nulos) têm uma 

magnitude de 2vdc/3, os quais dividem o plano complexo em seis setores de trabalho 

(de I até VI), como é mostrado na Figura 2.8. 

V1

100

V2

110

V3

010

V4

011

V5

001

V6

101

V0,7

VI

IIII

IV

V





II

 

Figura 2.8. Setores de trabalho definidos pelos vetores espacias não nulos do inversor. 

 

De acordo com [30], os vetores não nulos do inversor podem ser expressados a 

partir da equação (2.37): 

   






 


3
1mjexp

3

v2
V dc

m  (2.39) 

Sendo m = 1, 2 ... 6; o índice do vetor não nulo desejado. Os vetores espaciais 

gerados pelo inversor também são chamados vetores espaciais básicos [31]. 
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Seja Vr o vetor espacial de referência que representa o conjunto de tensões 

trifásicas Vabc = [ va vb vc ]
T calculado a partir (2.35) e (2.36), posicionado no setor m 

definido pelos vetores básicos não nulos Va e Vb. O objetivo da modulação SV-PWM 

consiste em aproximar o vetor de referência Vr mediante uma combinação dos estados 

de comutação correspondentes aos vetores espaciais básicos.  

Tal objetivo pode ser obtido, durante um tempo pequeno definido como o 

período de modulação tpwm, se a média da saída do inversor é igual ao vetor de 

referência desejado. 

 

bbaapwmr

t

0

b

t

0

a

t

0

r

tVtVtV

dtVdtVdtV
bapwm



   (2.40) 

As variáveis ta e tb são os intervalos de tempo nos quais os estados de 

comutação correspondentes aos vetores básicos Va e Vb devem ser mantidos no 

inversor, respectivamente. Em geral, tem-se que: 

 bapwm ttt   (2.41) 

Não obstante, para obter uma freqüência de comutação constante por fase e 

assím reduzir o conteúdo harmônico do sinal de tensão, devem-se sintetizar vetores 

nulos (Vnulo) no inversor por um tempo tnulo, de acordo com (2.42): 

 nulobapwm tttt   (2.42) 

A partir de (2.40) e (2.42) tem-se: 

 nulonulobbaapwmr tVtVtVtV   (2.43) 

Segundo [32], para o setor m: Va = Vm e Vb = Vm+1 (exceto no setor m = 6, onde 

Vb = V1). Como a função exponencial complexa possui um período de 2, tem-se: 
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1  (2.44) 
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A partir de (2.39) e (2.44), podem-se deduzir as seguintes fórmulas para 

determinar Va e Vb no setor m:  

   






 


3
1mjexp

3

v2
V dc

a  (2.45) 

 






 


3
jmexp

3

v2
V dc

b  (2.46) 

Seja g o ângulo entre o vetor de referência Vr e Va. Os tempos ta e tb podem ser 

calculados aplicando (2.47) e (2.48) [8]: 

 










 g

3
senV

v

t3
t r

dc

pwm

a  (2.47) 

  gsenV
v
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Equações (2.47) e (2.48) requerem o cálculo do ângulo e magnitude do vetor de 

referência, assim como de funções trigonométricas, o que aumenta o custo 

computacional do algoritmo SV-PWM. Em [33] é proposto o uso das componentes real 

() e imaginária () dos vetores básicos e da referência, tornando o cálculo dos 

intervalos de tempos em um problema de álgebra linear com a seguinte solução: 
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Sendo Vr  = [ vr_   vr_ ]
T, Va  = [ va_   va_ ]

T
  e Vb  = [ vb_   vb_ ]

T. A solução 

proposta em (2.49) é possível porque os vetores Va e Vb são não colineares. Portanto, 

a matriz [ Va  Vb ]
T tem colunas linearmente independentes, assegurando a existência 

da sua inversa [34].  

Na regiao linear de operação, pode-se sintetizar um vetor espacial com uma 

determinada magnitude, em qualquer ângulo possível. Isto corresponde à área no 

interior da circunferência inscrita mostrada na Figura 2.8. A equação (2.50) indica a 

máxima amplitude do vetor espacial que pode ser gerado na região linear [8]: 

 dcdcmaxr V5774.0V
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3
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  (2.50) 
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Em [35]-[37] são propostas simplificações do algoritmo SV-PWM para obter os 

intervalos de tempo e identificar o setor de trabalho, assím como trabalhar fora da 

região linear de modulação. Tais fórmulas, assim como os estados de comutação 

correspondentes aos vetores espaciais básicos, devem ser armazenados em memória.  

Quando deseja-se trabalhar na região não linear da modulação SV-PWM, as 

fórmulas apresentadas devem ser modificadas. Não obstante, neste trabalho de 

dissertação somente será considerado uma modulação na região linear.  

2.5 Controle vetorial do PMSM em malha fechada 

A Figura 2.9 mostra o diagrama de blocos de um sistema de controle em malha 

fechada de um PMSM aplicando modulação por vetores espaciais. Podem-se observar 

três malhas fechadas de controle:  de posição e das correntes nos eixos d e q. 

Algoritmo 

SV-PWM 

Sensor de posição 

resolver

Sensores de 

corrente

Inversor 

de dois 

níveis

Cálculo 

computacional: 
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do 
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de 
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 v,  

v   

sa, 

sb, 

sc 

va, 

vb, 

vc 

PMSM



ref



C

 iq_ref





iq

C

id_ref = 0





id

C
 vd  



Condicionamento 

de sinais

Condicionamento 

de sinais

C: controlador. Geralmente um PI  

Figura 2.9. Controle convencional de posição em malha fechada de um PMSM. 

 

O objetivo da malha de posição é fornecer a referência da componente da 

corrente estatórica no eixo q (iq) para atingir a posição desejada. A partir de (2.22) e 

(2.25): 

 Lem TTDJ   (2.22) 

 qmem iP5.1T   (2.25) 
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Regulando o valor da componente iq da corrente no estator, controla-se o torque 

eletromagnético, a velocidade e, portanto, a posição do rotor. Em alguns sistemas de 

controle, como em [38], esta malha estima a velocidade mecânica do rotor, sendo 

necessário adicionar uma malha fechada de velocidade. 

O controlador desta malha deve reduzir os efeitos do torque de carga, 

considerado como uma perturbação externa no sistema de controle. Em [39], é 

proposto o uso de um estimador de torque de carga  para reduzir os efeitos de 

perturbações externas. Conhecida sua magnitude, o controlador pode gerar o valor de 

torque eletromagnético (através da corrente no eixo q) para compensá-la. Assím, a 

corrente de referência no eixo q é expressada em (2.51): 

 2_q1_qref_q iii   (2.51) 

 
m

L
2_q

P5.1

T
i


  (2.52) 

Sendo iq_ref a componente da corrente no eixo q a ser sintetizado, iq_1 é a 

responsável de atingir os valores de posição ou velocidade desejados, enquanto iq_2 

compensa a perturbação produzida pela carga. Estimadores de torque de carga podem 

estar baseados em redes neurais, estimadores de estado, filtro de Kalman, entre 

outros [39]-[41].  

Por outro lado, os ímãs permanentes geram um fluxo de campo, não sendo 

necessário uma corrente magnetizante. Para operar com máxima eficiência, procura-se 

fazer com que a corrente id seja zero.  

 0i ref_d   (2.53) 

Somente quando é desejado operar a uma velocidade maior que a nominal, a 

corrente desejada no eixo d assume valores negativos. Esta técnica é chamada 

enfraquecimento de campo [8]. A velocidade máxima que pode atingir o motor 

aumenta, mas diminui o torque que pode produzir.  

Quando é usada a modulação SV-PWM, os controladores calculam os valores 

de tensão nos eixos d e q (vd_ref e vq_ref) necessários para obter as correntes de 

referência (id_ref e iq_ref). Depois, tais valores de tensão são expressados no sistema de 

referência  (v_ref e v_ref), para ser sintetizados no inversor através da modulação 

por vetores espaciais explicada na seção 2.4.2.   
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A matriz de transformação para transformar as variáveis definidas no sistema de 

referência dq ao sistema  pode ser obtida a partir da definição da transformada de 

Park mencionada em (2.6): 
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Desprezando a componente f0, tem-se: 
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Segundo [32], a matriz R() pode ser descomposta da seguinte maneira: 
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Operando a multiplicação matricial de (2.55), e a partir da definição das 

componentes  do vetor espacial estabelecido em (2.38): 
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Aplicando inversão de matrizes, a relação entre as variáveis definidas nos 

sistemas dq e  é estabelecida: 
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Usando (2.57) e a definição de matriz inversa, também é possivel obter as 

variáveis [ fd  fq ]
T a partir de [ f  f ]

T . 
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As malhas fechadas descritas convencionalmente são implementadas mediante 

controladores PI [42]. Porém, não fornecem a precisão requerida em aplicações de alta 

exigência onde a planta é um sistema não linear, cujos parâmetros podem mudar com 

o tempo e seu comportamento dinâmico depende do ponto de operação, como no caso 

do uso do motor PMSM em aplicações robóticas. 

Diferentes técnicas foram desenvolvidas para melhorar a desempenho do 

PMSM em servomecanismos. Conforme discutido em [43], tais técnicas podem ser 

usadas em duas maneiras: 

 

a) Como um sistema supervisor que fornece parâmetros adequados ao 

controlador, como por exemplo, os ganhos de um PI. Podem estar baseados 

em algum critério de otimização robusto [44]-[45], redes neurais [46], lógica 

difusa [47], ou algoritmos genéticos [48]. 

b) Diretamente para gerar os sinais de controle. Têm-se controladores robustos 

[49]-[51], baseados em redes neurais [52]-[53], lógica difusa [54], sistemas 

híbridos como os neuro-difusos [55], entre outros. 

 

No momento de implementar o sistema de controle, deve-se considerar o 

número e tipo de controladores das malhas fechadas. Quanto maior o número de 

controladores e sua complexidade, serão necessários processadores (DSP, FPGA ou 

microcontroladores) mais rápidos e potentes, o que aumenta o custo da 

implementação do servomecanismo. 

2.6 Objetivos do sistema de controle a projetar 

Baseado nos conceitos apresentados, definem-se os problemas a tratar neste 

trabalho de dissertação, para obter um controle preciso e robusto à ruído e 

perturbações de carga, sendo o controlador adequado para aplicações como a 

robótica: 

 

a)  Como os equipamentos RDC para o cálculo da estimação a partir dos sinais 

do sensor resolver possuem custos elevados, será proposto um novo 

sistema de leitura do sensor resolver, porém implementado em software, 

para reduzir o custo de implementação do sistema de controle. 
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b)  Para atenuar os efeitos da carga externa, será projetado um estimador de 

carga mecânica. Conhecido seu valor, o controlador pode gerar um torque 

eletromagnético adequado para compensar-lo. 

c) O algoritmo SV-PWM convencional tem um alto custo computacional, o que 

dificulta a implementação do controlador. Por tal razão, será desenvolvido 

uma simplificação deste algoritmo.  

d) Os controladores PI convencionais não possibilitam um controle robusto nem 

eficiente. Serão substituídos por controladores inteligêntes.  

 

Os objetivos planteados são mostrados no diagrama de blocos da Figura 2.10.  
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Figura 2.10. Diagrama de blocos do sistema de controle de posição a projetar. 

 

O sistema de controle a ser desenvolvido consta de quatro componentes: 

a) Leitor do sensor de posição resolver : deve fornecer uma leitura precisa e 

robusta à ruído. 

b) Estimador de torque de carga :  conhecido o torque de carga, a malha de 

posição estabelece um valor de torque para compensar as perturbações 

externas. 
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c) Simplificação do algoritmo SV-PWM : será reduzido o número de operações 

para efetuar a modulação por vetore espaciais. 

d) Controladores adaptativo: o objetivo do uso destes controladores nas malhas 

de posição e das correntes é fornecer de precisão em diferentes pontos de 

operação e robusto ante variações de carga. 

2.7 Comentários finais 

O capitulo 2 explicou conceitos básicos relacionados ao controle do motor 

síncrono de ímã permanente. Objetivos específicos foram estabelecidos para obter um 

controle preciso e robusto. 

No seguinte capítulo será explicado como as redes neurais artificiais podem ser 

aplicadas na consecução dos objetivos estabelecidos. 
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3 CAPÍTULO III – REDES NEURAIS ARTIFICIAIS 

3.1 Introdução 

Nas últimas décadas, pesquisas foram feitas no campo da inteligência artificial 

(redes neurais, lógica difusa, algoritmos genéticos, etc), dando como resultado muitas 

aplicações industriais.  

Esta tendência estimulou o desenvolvimento de sistemas de controle de 

máquinas elétricas baseadas en inteligência artificial [27], os quais possuem um 

desempeno maior comparado com as técnicas de controle convencionais 

Nesse capítulo será descrito o conceito de redes neurais artificiais (RNA) para 

comprender as vantagens do uso destas estruturas nos sistemas de controle. 

3.2 Conceitos básicos 

Uma rede neural artificial é um sistema de processamento paralelo constituido 

pela conexão de unidades simples chamadas neurônios. Seu objetivo é obter as 

vantagens no processamento de informação do cérebro humano, através de modelos 

matemáticos da sua estrutura e funcionamento [56]. 

A forçã de processamento de uma rede neural reside na topología e as 

conexões entre os neurônios. De maneira análoga ao cérebro humano, a rede deve ser 

treinada para obter conhecimento e gerar respostas adequadas. 

3.2.1 O sistema nervoso humano 

O sistema nervoso é constituído por células chamados neurônios. Através dos 

dentritos (interface de entrada) o neurônio recebe informação proveniente de neurônios 

vizinhos que enviam seus sinais através do axônio (interface de saída). O ponto de 

conexão entre os dentritos e o axônio de outro neurônio é chamado sinapse, o qual 

pode ser modificado mediante um processo de treinamento. A Figura 3.1 mostra a 

estrutura de um neurônio biológico. 

A integração do neurônios constitui o cérebro humano, mostrado na Figura 3.2. 

Existem regiões especializadas responsáveis das diferentes habilidades humanas: 

motoras, sensoriais, analíticas, entre outras. Tais regiões são determinadas pela 

topología da integração do seus neurônios.  
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Figura 3.1. Estrutura do neurônio biológico. Fonte: [57]. 

 

 

Figura 3.2. O cérebro humano. Fonte [58] 

 

Comparado com um computador, os neurônios são mais lentos que as portas 

lógicas digitais (da ordem de cinco a seis ordens de grandeza). Por outro lado, sua 

eficiência energêtica do processamento de informação é de 10-16 Joules por operação 

por segundo, desprezível em comparação ao 10-6 joules dos computadores atuais.  
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3.2.2 Modelo de neurônio artificial 

A base das redes neurais aplicadas na engenharia é o modelo do neurônio 

artificial [59], cuja estrutura é apresentada na Figura 3.3.  

yk

wk1

wkM

x1

xM

S

bk

f(uk)
uk

.

.

.

 

Figura 3.3. Estrutura de um neurônio artificial. 

Identifica-se três elementos básicos em um neurônio artificial [59]: 

 

a)  Um conjunto de sinapses de conexão, caracterizados por um peso ou força. 

O sinal xj ( j = 1, 2, ... M ) na entrada da sinapse j é conectada ao neurônio k 

e multiplicado pelo peso sináptico wkj.  

b) Um somador para somar os sinais de entrada ponderados pelos pesos 

sinápticos. Geralmente é considerado um termo chamado bias (bk), qual 

aumenta ou diminui a entrada da função de ativação. 

c) Uma função de ativação f(uk), que modela os processos internos no 

neurônio. A Tabela 3.1 mostra algumas das funções de ativação mais 

utilizadas. 

Tabela 3.1. Funções de ativação usadas em redes neurais artificiais. 
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O modelo do neurônio artificial é descrito através de (3.1) e (3.2) [60]: 

 



M

1j

jkjkk xwbu  (3.1) 

  kk ufy   (3.2) 

Sendo: 

xi: i-ésima variável de entrada;  

wki: i-ésimo peso sináptico do neurônio k; 

bk: bias; 

f(uk): função de ativação; 

yk:  saída do neurônio k; 

3.2.3 Arquitetura das redes neurais artificiais 

Os neurônios artificias podem estar ligados  seguindo diferentes padrões, o que 

influi na resposta e metodologia de treinamento da rede. Em geral, pode-se identificar 

três classes de arquiteturas [59]: 

 

a) Redes de camada única: Estas redes têm a estrutura mais simples. Cada 

saída é calculada por um único neurônio. Todos os elementos da rede 

recebem as mesmas entradas. Seu poder de processamento é limitado.  

b) Redes com múltiplas camadas: Nesse tipo de rede, existem uma ou mais 

camadas ocultas. A presença destas novas camadas fornece à rede neural  

uma maior capacidade de análise dos dados.  

c) Redes recorrentes: Nestas redes existem pelo menos um laço de 

realimentação de valores prévios da saída. Geralmente são usadas em 

sistemas onde deve ser considerado a evolução temporal dos dados. 

3.2.4 Classificação das técnicas de aprendizagem  

Para que uma rede neural possa produzir saídas adequadas e ter um 

desempenho ótimo, ela deve ser treinada a partir de exemplos através de um algoritmo 

de aprendizagem. Tal processo consiste no ajuste dos pesos sinápticos de cada 

neurônio da rede. Podem-se mencionar 5 regras básicas de aprendizagem [59]: 
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a) Aprendizagem por correção de erro: Os pesos sinápticos são atualizados 

para minimizar o erro entre a saída desejada e a estimada pela rede neural. 

b) Aprendizagem baseada em memória: Os exemplos são armazenados 

explicitamente em uma grande memória.  

c) Aprendizagem hebbiana: Baseado nas conexões sinápticas biológicas. 

Dentro da rede neural, se dois neurônios são ativados constantemente e 

sincronamente, então é aumentada a força daquela união (peso sináptico) 

entre elas. Caso contrário, tal força é enfraquecida ou eliminada.  

d) Aprendizagem competitiva: Os neurônios da rede competem entre eles para 

se tornar ativos. Somente um único neurônio pode estar ativo em um 

determinado instante. Tal característica é a principal diferença com a regra 

de aprendizagem hebbiana. 

e) Aprendizagem de Boltzmann: Método de aprendizagem estocástico. O 

objetivo é ajustar os pesos sinápticos para que rede modele corretamente 

padrões de entrada de acordo com uma distribuição estatística de 

Boltzmann. 

 

Existem três paradigmas de aprendizagem, maneiras como o ambiente 

influencia no treinamento [59]: 

 

a) Aprendizagem supervisionada: Um sistema supervisor fornece a resposta 

ótima desejada para um determinado vetor de treinamento de entrada. Os 

pesos são atualizados em função do erro entre a saída desejada e a 

estimada. 

b) Aprendizagem não supervisionada: Em substituição do supervisor, são 

dadas condições para medir a qualidade da representação que a rede deve 

aprender, e os parâmetros da rede são otimizados de acordo a tais medidas.  

c) Aprendizagem por reforço: um sistema crítico reforça as ações que 

melhoram o desempenho da rede. A rede aprende relações causa-efeito. 
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3.2.5 Vantagens das redes neurais  

O uso de redes neurais oferece as seguintes propriedades úteis [59]: 

 

a) Aprendizagem por dados: Uma rede neural artificial adquire conhecimento 

por um processo de aprendizagem a partir de dados. Não depende de uma 

programação prévia ou equações complexas.  

b) Generalização: Uma rede neural pode gerar saídas aceitáveis  para entradas 

não contempladas na fase de treinamento.  

c) Mapeamento de entrada-saída. Através de uma aprendizagem 

supervisionada, a rede neural pode modelar relações lineares ou não 

lineares entre os dados de entrada e a saída.  

d) Adaptabilidade: As redes neurais têm uma capacidade de adaptar seus 

pesos de acordo com as modificações do  ambiente.  

e) Tolerância a falhas. No caso de uma rede neural implementada em 

hardware, se algum neurônio é danificado, tal falha é atenuada devido à 

natureza distribuída da informação armazenada da rede. 

3.3 Redes ADALINE 

A rede ADALINE (Adaptive Linear Element) for criado por Bernand Widrow em 

1956. Consta de um único neurônio com uma função de ativação linear, sendo 

modelada pela equação (3.3) [59]: 

 



M

1i

ii )n(x)n(w)n(y  (3.3) 

Sendo n o instante de tempo. O termo constante (bias) do modelo do neurônio 

expressado na equação (3.1) pode ser considerado como um peso sináptico cuja 

entrada sempre é a unidade. 

Usando um treinamento supervisionado, a rede ADALINE pode modelar a 

relação linear entre as entradas e as saídas, por meio dos valores de seus pesos 

sinápticos. A Figura 3.4 ilustra a adaptação da rede ADALINE para tratar de modelar 

sistemas complexos ou desconhecidos.  

A rede ADALINE é usada em aplicações como filtros adaptativos, controle 

preditivo, reconhecimento de padrões, e na eliminação de ruído. Uma das vantagens 
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desta rede consiste em que pode ser treinada em tempo real (treinamento sequencial). 

Os pesos são atualizados cada vez que um novo dado aparece. 

Sistema 

desconhecido

Rede 

ADALINE

+

-

Saídas 

desejadasEntradas

Saídas 

estimadas

aprendizagem
erro

 

Figura 3.4. Esquema da rede ADALINE para modelagem de sistemas com dinâmica 
desconhecida. 

 

3.3.1 Algoritmo de treinamento 

As redes ADALINE sao treinadas usando regra delta ou regra de Widrow-Hoff, 

baseado na redução do erro quadrado médio da estimação ou algoritmo LMS (least 

mean square) [59]. 

Seja uma função de custo C(W) definida de acordo com (3.4): 

 )n(e5,0)W(C 2  (3.4) 

Sendo e(n) o erro entre a saída desejada d(n) e a estimada y(n), no instante n. 

 )n(y)n(d)n(e   (3.5) 

Será demonstrado que C(W) depende dos pesos sinápticos da ADALINE. 

Substituindo (3.3) em (3.5), resulta em: 

 



M

1i
ii )n(x)n(w)n(d)n(e  (3.6) 

Expressando (3.6) em função do vetor de pesos sinápticos  W(n) = [ w1 ...wM ] 
T  

e do vetor de variáveis de entrada X(n) = [ x1 ... xM ] 
T:   

 )n(W)n(X)n(d)n(e T  (3.7) 

A partir de (3.7), observa-se que, sendo as saidas desejadas e os dados de 

entradas conhecidos, o valor do erro e da função de custo C(W) depende somente do 

valor dos pesos sinápticos armazenados no vetor W.  
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Para obter o melhor vetor de pesos W que reduz a função de custo C(W) ao 

mínimo possível, usamos o método iterativo da descida mais íngreme: Iniciando com 

um vetor de pesos sinápticos inicial W(0), devem-se calcular novos vetores W(1), 

W(2)..., a partir de um algoritmo iterativo, de modo que a função de custo seja reduzida 

em cada iteração: 

    )n(WC)1n(WC   (3.8) 

Para atingir o requisito anterior de reduzir iterativamente  a função de custo, o 

vetor de pesos W(n) é atualizado em uma direção oposta ao vetor do gradiente G = 

C[ W(n) ], de acordo com as equações (3.9) e (3.10): 

  
 

)n(W

)n(WC
)n(WCG




  (3.9) 

 G)n(W)1n(W   (3.10) 

Sendo  um valor chamado taxa de aprendizagem. Calcula-se o vetor gradiente 

da função custo estabelecido na equação (3.4): 
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 (3.11) 

Substituindo (3.11) em (3.10), obtém-se a regra de atualização dos pesos 

sinápticos da rede ADALINE. 

 T)n(X)n(e)n(W)1n(W   (3.12) 

3.3.2 Considerações sobre o treinamento da rede ADALINE 

A taxa de aprendizagem determina o tamanho das atualizações, controlando 

profundamente a dinâmica da rede ADALINE: 

 

a) Se a taxa de aprendizagem é pequena, a resposta transitória do algoritmo é 

lenta. Tal característica é conveniente em sistemas com ruído presente. Por 
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outro lado, o algoritmo precisa de um maior número de iterações para 

convergir. 

b) Uma taxa de aprendizagem grande aumenta a velocidade da resposta 

dinâmica. Porém, o sistema se torna mais sensível ao ruído nos dados. 

Adicionalmente, se for muito grande, o algoritmo diverge.  

 

Geralmente a taxa de amostragem pode tomar valores entre 0 e 1. Em [59] é 

demonstrado que o algoritmo de aprendizagem da ADALINE converge se é cumprida a 

seguinte condição: 

 S20   (3.13) 

Sendo S a soma dos valores médios quadrados das entradas. Em muitos casos 

de treinamento de redes neurais, os dados de entrada são normalizados procurando 

uma média estatística de zero e variância 1, ou que os valores máximo e mínimo sejam 

-1 e 1 respectivamente.  

3.4 Justificativa do uso de redes ADALINE 

Nos capítulos seguintes será explicado como a leitura do sensor de posição e a 

estimação do torque de carga podem ser considerados como um problema de 

regressão linear Y = MX,  que deve ser resolvido em tempo real.  

Tal estimação pode ser efetuada por uma rede neural tipo ADALINE (Adaptive 

Linear Element), pelas seguntes razões: 

 

a) A rede ADALINE pode resolver problemas linearmente separáveis (Y = MX). 

b) A estimação dos parâmetros de regressão estão baseados no algoritmo de 

redução do erro quadratico médio (LMS), o que fornece robustez a ruído. 

c) A rede ADALINE pode fazer estimações em tempo real. 

 

Por outro lado, nas referências consultadas, muitos controladores adaptativos 

estão baseados nestas redes. Portanto, a rede ADALINE será utilizada em este 

trabalho. 
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3.5 Comentários finais 

Neste capítulo foi descrito os conceitos básicos sobre as redes neurais, fazendo 

uma análise em particular sobre as redes ADALINE, as quais foram usadas nos 

algoritmos de controle. A escolha da taxa de aprendizagem do algoritmo de 

treinamento pode ser calculada experimentalmente ou através de simulações. Também 

existem aplicações nas quais tal valor muda com o tempo (taxa de aprendizagem 

adaptativa) [59]. 
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4 CAPÍTULO IV – LEITURA ROBUSTA DE POSIÇÃO BASEADA EN 

REDES NEURAIS ARTIFICIAIS 

4.1 Introdução 

Como foi mencionado na seção 2.3, o uso do sensor de posição resolver exige 

um equipamento de demodulação das saídas do sensor para obter o ângulo mecânico. 

Este capítulo descreve o algoritmo desenvolvido para tal finalidade, implementado em 

software e baseado na rede neural ADALINE. Este algoritmo de leitura apresenta uma 

estrutura simples, de baixo custo computacional, e apresenta robustez a ruído.  

4.2 Algoritmo de leitura do sensor de posição  

Para minimizar custos de implementação, foi desenvolvido um sistema de leitura 

o sensor de posição baseado em software. Substituindo (2.26) em (2.29) e (2.30),  as 

saídas são apresentadas como sinais modulados em amplitude: 

  tsenav excexcexc   (2.26) 

     tsena ksenv excexcsin   (2.29) 

     tsena coskv excexccos   (2.30) 

    excsin v ksenv   (4.1) 

   exccos v coskv   (4.2) 

Se a velocidade do rotor é muito menor que a taxa de amostragem dos sinais 

provenientes do sensor, o ângulo mecânico  e, portanto, os  termos ksen() e 

kcos(), são quase constantes, e podem ser calculados como os termos de regressão 

de um sistema linear Y = MX, resolvido em tempo real. As variáveis independente (X) e 

dependente (Y) são o sinal de excitação do sensor de posição resolver, e as saídas 

deste sensor, respectivamente. 

Existem muitos algoritmos de regressão linear em tempo real que podem ser 

aplicados neste problema [60], [61]: kernel, regressão linear recursiva (RLS), entre 

outros. Porém, as redes neurais foram escolhidas por possuir um bom compromisso 

entre simplicidade e precisão da estimação. 
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Do modelo matemático da rede ADALINE explicado em (3.3) 

 



M

1i

ii )n(x)n(w)n(y  (3.3) 

Fazendo, M = 1, y(n) = vsin = ksen()vexc e xi(n) = vexc : 

   exciexc v)n(wv ksen   (4.3) 

Quando a atualização dos pesos sinápticos da rede ADALINE converge a um 

valor estável, o valor ksen() estará armazenado no peso sináptico da rede. 

   )n(w ksen i  (4.4) 

O mesmo procedimento é aplicado para obter o termo kcos(). 

Dividindo (4.1) entre (4.2), obtem-se a tangente do ângulo mecânico, o qual não 

depende do parâmetro k (relação entre os enrolamentos do sensor).  

 
)cos(

)(sen

)cos(k

)(ksen
)tan(









  (4.5) 

A posição ângular do rotor pode-se calcular apartir das estimações de ksen() y 

kcos() através da função atan2(y, x) disponível em lenguagens de simulação como 

MATLAB e programação de DSP [62], a qual fornece o ângulo entre o eixo x positivo e 

o ponto (x, y), definido entre [ -  ], como mostrado na Figura 4.1. Neste caso: 

  )cos(k),(ksen2tana   (4.6)  

(1,0)

(0,1)

(-1,0)

(0,1)

0

/2

/2





/43/4

/43/4

x

y

 

Figura 4.1. Diagrama da função atan2(y,x). 
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Para ajustar os valores da posição estimada entre 0 a 2, pode-se usar o 

seguinte pseudo-código: 

 

 = atan2(y, x); 

if  < 0 

   =  + 2*pi;  //correção para valores negativos 

end 
 

A Figura 4.2 mostra o fluxograma do sistema de leitura  de posição baseado en 

redes neurais artificiais. 

Início

w1(0) = 0, w2(0) = 0

 n = 0

n = n+1

sim

Ler novos sinais do sensor: 

vref, vsen, vcos. Normalizar

não

e1 = vsen - w1(n-1)vref

e2 = vcos - w2(n-1)vref

 w1(n) = w1(n-1) + e1 vref

 w2(n) = w2(n-1) + e2 vref

 ksen() = w1(n)

 kcos() = w2(n)

 = atan2(ksen(),kcos())

 =   2  0

Definir as taxas de aprendizagem 

das ADALINEs : 

 

Figura 4.2. Fluxograma do sistema proposto de leitura do sensor de posição. 
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4.3 Simulação do sistema de lectura de posição 

O modelo do sensor resolver e o algoritmo de leitura do sensor de posição foi 

simulado em MATLAB/SIMULINK. A onda de excitação tem uma freqüência de 4kHz e 

uma amplitude de 1V. A relação entre os enrolamentos do sensor de posição equivale 

a 1  (k = 1).  

A taxa de amostragem é de 40 kHz e taxa de apredizagem das redes ADALINEs 

foi escolhida em  = 0,6. No caso que os valores serem diferentes, pode-se usar uma 

normalização dos dados nas entradas das redes ADALINEs.  

As Figuras 4.3, 4.4 e 4.5 mostram os diagramas usados nas simulações do 

sistema de leitura do sensor de posição. 

2

Pcos

1

Psin

cos

sin

2

Vexc

1

ângulo

 

Figura 4.3. Modelagem do sensor de posição resolver em SIMULINK. 

 

Erro1

W(n-1)

W(n) = Ksin

Erro2

W(n-1)

W(n) = Kcos

1

Th

z

1

z

1

atan2

Multiport

Switch

Lr

Lr

[Vexc]

[Vexc]

[Vexc]

[Vexc] < 0

u+2*pi

3

Vexc

2

Vcos

1

Vsin

 

Figura 4.4. Modelagem do algoritmo de leitura de posição baseado em redes neurais artificiais. 
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Figura 4.5. Diagrama de teste do sistema de leitura do sensor de posição. 
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Em primeiro lugar, o algoritmo proposto foi testado com sinais sem ruído, para 

comprovar sua resposta dinâmica. A Figura 4.6 mostra que o máximo erro, quando a 

referência corresponde a uma rampa, é menor que 5e-4 radianos, enquanto que para 

uma referência constante, o erro práticamente é zero. 

 
Figura 4.6. Cálculo do ângulo mecânico sem ruído nos dados. 

 

Agora, será desenvolvido um teste adicionando um ruído branco de média zero 

e variância 0.005, como mostrado na Figura 4.7 

 
Figura 4.7. Ruído adicionado na referência de posição. 
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As Figuras 4.8 e 4.9 mostram que o ruído foi reduzido. O erro quadrático médio 

(eqm) entre o sinal de referência original e com ruído foi de 0,005. Enquanto que o eqm 

entre o ângulo de referência e o estimado foi de 0,0015. O erro inicial na Figura 4.8 

deve-se ao fato que os valores negativos próximos a zero são interpretados como 

valores em torno de 2, porque nesse teste o ângulo estimado está definido entre  zero 

até 2. A Figura 4.9 mostra que tal erro inicial desaparece quando a estimação 

considera ângulos negativos. 

 
Figura 4.8. Cálculo do ângulo mecânico com ruído nos dados. 

 

  
Figura 4.9. Erro do cálculo da posição permitindo ângulos negativos. 
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4.4 Comentários finais  

O algoritmo de leitura do sensor de posição resolver proposto apresenta um 

bom compromiso entre precisão e custo computacional, ao mesmo tempo que fornece 

uma estimação robusta a ruído. 

 Uma maior rejeição a ruído pode ser atingido mediante o uso de filtros ou 

diminuíndo o valor da taxa de aprendizagem das ADALINEs. 
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5 CAPÍTULO V – ESTIMADOR DE TORQUE DE CARGA BASEADO 

EM REDES NEURAIS ARTIFICIAIS E ANÁLISE NO DOMÍNIO DA 

FREQÜÊNCIA 

5.1 Introdução 

Este capítulo descreve o algoritmo de estimação de carga mecânica proposto. 

Seu objetivo é fornecer ao controlador uma estimativa das perturbações provenientes 

da carga, para gerar o torque eletromagnético necessário para compensa-la. 

A base para projetar o estimador é o uso das diferentes propriedades do torque 

eletromagnético, da carga e do ruído no sensor de posição no domínio da freqüência. 

5.2 Conceitos básicos 

Um sinal real x(t) pode ser representado como uma combinação de ondas 

senoidais de diferentes freqüências, através da transformada de Fourier [63]: 

       




 dtetxX tx F tj  (5.1) 

Sendo  X()  um número complexo que representa o conteúdo de informação do 

sinal na freqüência . O módulo de X() é chamado espectro de magnitude. 

Um conceito usado na análise de dados é a largura de banda. Indica a região de 

freqüências onde está concentrado a maior parte da energia ou da potência de um 

sinal. Uma medida quantitativa da distribuição da energia no domínio da freqüência é a 

densidade espectral de energia (Gxx()), definida como o quadrado da magnitude da 

transformada de Fourier, segundo (5.2): 

     2

xx XG   (5.2) 

No caso de sinais de potência, pode-se fazer a análise da energia do sinal em 

relação a um pequeno período de tempo. Independentemente que a análise seja 

baseado na energia ou potência do sinal, pode-se definir a largura de banda como a 

região de freqüências onde o espectro de magnitude tem valores significativos. 
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Existem sinais cuja potência está concentrada em uma faixa pequena de 

freqüências (pequena largura de banda), e outros sinais tem uma distribuição de 

potência mais uniforme (largura de banda maior). Por exemplo, para duas ondas 

senoidais s1 e s2 com valores de freqüências diferentes definidas como: 
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22
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tcosAs

tcosAs







 (5.3) 

A transformada de Fourier de ambos sinais são funções impulsivas [61]: 

 
         
         2222

1111

AtcosAFsF

AtcosAFsF




 (5.4) 

Por outro lado, o ruído branco estatísticamente tem um espectro de magnitude 

quase uniforme em toda região de freqüência.  

A Figura 5.1 mostra os espectros de magnitude dos sinais senoidais e do ruído. 
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Figura 5.1. Comparação dos espectros de magnitude de ondas senoidais com o ruído branco. 

 

Pode-se observar que a largura de banda de s2 está em uma região de 

freqüências de maior valor que no caso de s1. Em geral, quando um sinal tem 

oscilações mais rápidas, sua largura de banda está posicionada em uma faixa de 

freqüências maior. 

Por outro lado, em determinadas regiões de freqüências pode acontecer que o 

espectro de magnitude de um sinal seja desprezível em comparação à de outro sinal. 

Isto depende do tamanho e posição das larguras de banda dos sinais. 
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5.3  Análise do torque e da aceleração no domínio da freqüência 

Na seção 5.2 foi demonstrado que os sinais com flutuações mais rápidas 

possuem larguras de bandas posicionadas em regiões do espectro de magnitude com 

valores de freqüências maiores. 

Em seguida será demonstrado como o torque eletromagnético, o torque de 

carga e a aceleração possuem larguras de banda com diferentes características, as 

quais podem ser usadas para estimar o torque de carga. Esta afirmação está baseado 

em três postulados: 

 

Postulado 1: Os estimadores de torque de carga propostos em [39]-[41] é 

usado um observador de ordem zero, o qual considera que o torque de carga é quase 

constante em pequenos períodos de tempo. Tal afirmação está baseada em que as 

flutuações no valor do torque de carga são pequenas devido a fatores como a inércia, 

massa da carga e o atrito. Em conseqüência, o torque de carga é um sinal suave, e 

com uma largura de banda estreita e concentrada na região de baixa freqüência. 

Postulado 2: O torque eletromagnético depende da componente no eixo q da 

corrente no estator, de acordo com (2.25). 

 qmem iP5,1T   (2.25) 

Como as tensões que receve o motor são ondas quadradas geradas por um 

inversor com uma freqüência de chaveamento na ordem de kHz, as correntes 

estatóricas possuem componentes harmônicas em tal faixa de freqûências. Portanto, o 

torque eletromagnético possui componentes importantes no seu espectro de 

magnitude em uma faixa de freqüência maior que no caso do torque de carga.    

Postulado 3: Por outro lado, segundo (2.22) 

 Lem TTDJ   (2.22) 

Conhecidos o atrito (D) e a inércia do rotor (J), existe uma relação entre o torque 

de carga, o torque eletromagnético, a velocidade (primeira derivada da posição) e a 

aceleração (segunda derivada da posição). 

 Segundo  [64], toda leitura de um sensor possui um determinado nível de ruído, 

o qual pode reduzir o desempenho ou a estabilidade de um controlador ou estimador.  

Ademais, o efeito do ruído é maior na região de altas frequências. Por exemplo, se o 
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ruído branco n(t) estivesse inserido na leitura do sensor de posição, este ruído tería 

uma infuência na estimação da velocidade e da aceleração. Calculando a transformada 

de Fourier da primeira e segunda derivada do ruído branco n(t) (condições iniciais 

nulas) [64]: 
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 (5.5) 
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 (5.6) 

As equações (5.5) e (5.6) mostram que as componentes de altas freqüências  

do ruído são amplificadas no cálculo da velocidade (primeira derivada) e da aceleração  

(segunda derivada), as quais podem provocar erros na estimação do torque de carga. 

Para evitar tal problema, deve-se aplicar um filtro passa-baixo nos dados.  

 

Baseado nos três postulados antes expostos, divide-se o espectro de magnitude 

em três regiões: 

 

a) Região de baixa freqüência: Os torques eletromagnético e de carga têm 

concentradas a maior parte da suas energias. 

d) Região de freqüência média: O espectro de magnitude do torque 

eletromagnético é consideravelmente maior que o espectro do torque de 

carga.  

e) Região de alta freqüência: As energias dos torques são baixas. O efeito do 

ruído nas medições da velocidade e aceleração é considerável. 

 

A Figura 5.2 mostra as três regiões consideradas no espectro de magnitude. 
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Figura 5.2. Torques mecânico, eletromagnético e ruído no espectro de magnitude. 
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A partir de (2.22), e considerando o atrito  desprezível em comparação ao efeito 

da inércia do rotor, tem-se a seguinte relação linear expressada em (5.7) 

 Lem TTDJ   (2.22)  

 Lem TTJJ    (5.7) 

Sendo  a aceleração angular do rotor. Expressando (5.7) no domínio da 

freqüência: 

       Lem TTJ  (5.8) 

A equação (5.8) demonstra que a relação entre a aceleração e os torques é 

igual em qualquer região do espectro de magnitude.  

Seja h(t) a resposta ao impulso de um filtro em geral. A saída deste filtro, y(t), é 

determinada pela convolução entre o sinal de entrada x(t) e h(t) [61]: 

            




dth xth*txty  (5.9) 

 Pode-se demonstrar que a convolução no domínio do tempo, equivale a 

multiplicação no domínio da freqüência: 

       H*XY  (5.10) 

Sendo Y(), X() e H() as transformadas de Fourier de y(t), x(t) e h(t) 

respectivamente.  

Aplicando (5.10) em (5.8): 

       Lem TTJ  (5.8) 

             H TH TH J Lem  (5.11) 

Aplicando a transformada inversa em (5.11): 

       tT tTtJ h_Lh_emh   (5.12) 

Sendo h(t), Tem_h(t) e TL_h(t), os sinais de aceleração, torque electromagnético 

e torque de carga fitrados.  
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5.4 Estimação do momento de inércia do rotor 

Pela análise desenvolvida na seção 5.3 (postulados 1 e 2), existe uma região 

em média freqüência onde o espectro de magnitude do torque eletromagnético tem 

uma maior amplitude (energia) em relação ao torque de carga. Por (5.12), se o filtro 

usado H() corresponde a um filtro passa-banda com uma largura de banda 

posicionada na região de freqüência antes mencionada, tem-se que: 

 
   

     tTtTtT

 tT tT

mf_emmf_Lmf_em

mf_Lmf_em




 (5.13) 

O subíndice mf  indica que os sinais corresponden à região de média freqüência 

(obtidas pelo filtro passa-banda). Substituindo (5.13) em (5.12): 

      tTtJ mf_emmf   (5.14) 

Como os valores de torque eletromagnético e da aceleração podem ser 

calculados, e escolhendo um filtro passa-banda adequado, determinar a inércia do 

rotor J é um problema de regressão linear em tempo real Y = MX, segundo (5.14). Tal 

problema é semelhante à demodulação dos sinais do sensor de posição resolver, 

analisado no capítulo 4, e também pode ser resolvido através de uma rede ADALINE 

operando em tempo real.  

Do modelo da rede ADALINE, definido por (3.3): 

 



M

1i

ii )n(x)n(w)n(y  (3.3) 

Fazendo M = 1, y(n) = Tem_mf  e xi(n) = mf , tem-se: 

      t)n(wtT mfmf_em   (5.15) 

Como foi demonstrado anteriormente: 

      tJtT mfmf_em   (5.14) 

Comparando (5.14) e (5.15), o valor da inércia do rotor está armazenado no 

peso sináptico da rede. Como a inércia do rotor é um parâmetro mecânico, varía pouco 

com o tempo, e pode ser considerado constante em todo o espectro de magnitude. 
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5.5 Estimação do torque de carga 

Estimada a inércia do rotor (Jest) segundo o procedimento descrito na seção 5.4,  

de acordo com a equação (5.12), para sinais de baixa freqüência (obtidos por um filtro 

passa-baixo): 

       tT tTtJ h_Lh_emh   (5.12) 

 bfestbf_embf_L JTT   (5.16) 

Uma segunda rede ADALINE operando em tempo real resolve (5.16), fazendo  

M = 1, y(n) = Tem_mf - Jestmf  e xi(n) = 1. Pela análise desenvolvida na seção 5.3, 

espera-se que o torque de carga real seja semelhante ao estimado, porque é um sinal 

de baixa freqüência. 

 bf_LL TT   (5.17) 

O uso de uma rede ADALINE para resolver (5.16) em lugar de uma subtração 

foi considerado para obter uma resposta suave ante variações bruscas dos 

parâmetros. Os estimadores de momento de inércia e torque de carga podem operar 

em série ou em paralelo. 

O esquema do estimador de torque de carga é apresentado na Figura 5.3. 

Como os valores dos sinais estimados têm diferentes magnitudes, devem ser 

normalizados antes de ser em usados nas redes ADALINEs. O estimador de torque de 

carga proposto foi simulado em MATLAB, de acordo com as Figuras 5.5 e 5.6. 

5.6 Considerações finais 

Foi apresentado o estimador de carga proposto baseado nas propriedades no 

domínio da freqüência dos sinais. O estimador somente utiliza as relações mecânicas 

do motor, sem considerar as interações elétricas. Em conseqüência, o estimador de 

carga proposto pode ser aplicado em outros tipos de motores, sendo somente 

necessário o conhecimento do torque eletromagnético e a aceleração do motor. 

Os resultados do estimador de torque de carga serão mostrados no capítulo 8, 

porque é necessário um sistema de controle para gerar torque eletromagnético e 

movimento (posição, velocidade e aceleração) no motor. 
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Início

n = n + 1

w1(0) = 0, w2(0) = 0, Jest = 0

Calcular novos valores do torque 

eletromagnético (Tem) e da aceleração ()

Definir as taxas de aprendizagem das 

ADALINEs dos estimadores: 1, 2 

Definir os filtros passa-baixo e passa-banda 

Calcular Tem_mf, Tem_bf, mf e mf, usando 

os filtros e Tem, . Normalizar as variáveis

Estimação da inércia do rotor:

e1 = Tem_mf - w1(n-1)Mf

w1(n) = w1(n-1) + 1e1 Mf

Denormalizar: Jest = w1(n)

Estimação do torque de carga:

e2 = (Tem_mf - Jestbf ) - w2(n-1)

w2(n) = w2(n-1) + 2e2 bf

Denormalizar: TL_est = w2(n)

 

Figura 5.3. Fluxograma do estimador de carga baseado em redes neurais artificiais e análise em 
freqüência. 
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Figura 5.4. Diagrama de blocos do estimador de carga em SIMULINK. 
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6 CAPÍTULO VI – SIMPLIFICAÇÃO DO ALGORITMO SV-PWM  

6.1 Introdução 

Na simplificação do algoritmo SV-PWM proposta, a identificação explícita do 

setor de trabalho é sustituída por um pequeno conjunto de fórmulas que são aplicáveis 

a qualquer setor de trabalho, evitando o uso de tabelas de armazenamento das 

equações dos intervalos de tempo e dos estados de comutação de cada vetor espacial 

gerado pelo inversor de dois níveis. 

6.2 Mudança de variáveis 

Seja o vetor de referência Vr = [ vr_   vr_ ]
T posicionado no setor definido pelos 

vetores básicos não nulos Va = [ va_   va_ ]
T e  Vb = [ vb_   vb_ ]

T. A partir de (2.47): 
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v

v

vv

vv
tVVVt

t

t
 (2.47) 

Substituindo os valores de Va e Vb em cada setor, obtemos as fórmulas dos 

intervalos de tempo ta e tb, os quais são apresentados na Tabela 6.1: 

Tabela 6.1. Intervalos de tempo de comutação 

Setor ta tb 

I   cc_r_rpwm vv3v3t5,0      cc_rpwm vv3t   

II   cc_r_rpwm vv3v3t5,0      cc_r_rpwm vv3v3t5,0    

III   cc_rpwm vv3t     cc_r_rpwm vv3v3t5,0    

IV   cc_r_rpwm vv3v3t5,0      cc_rpwm vv3t   

V   cc_r_rpwm vv3v3t5,0      cc_r_rpwm vv3v3t5,0    

VI   cc_rpwm vv3t     cc_r_rpwm vv3v3t5,0    

 

As variáveis k1 e k2 são definidas segundo (6.1). 
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Em [37], as variáveis k1 e k2 são usadas para identificar o setor e expressar as 

fórmulas dos intervalos de comutação, como mostrado na Tabela 6.2. 

Tabela 6.2. Intervalos de tempo de comutação em função de k1 e k2 

Setor ta tb tab 

I -k1 k1+k2 k2 

II k2 k1 k1+k2 

III k1+k2 -k2 k1 

IV k1 -k1-k2 -k2 

V -k2 -k1 -k1-k2 

VI -k1-k2 k2 -k1 

 

Na seqüência, será explicado como o número de equações pode ser reduzido 

através do uso de relações de simetria de 180°. 

6.3 Redução do número de equações por simetria de 180° 

Define-se a variável q = {1, 2, 3} para indicar os três primeiros setores de 

trabalho, sendo q+3 o índice que denota os setores IV, V e VI. Será demonstrado como 

as fórmulas de identificação do setor, dos intervalos de tempo ta e tb, e dos estados de 

comutação nas fases do inversor no setor q, podem ser adaptadas no caso que o vetor 

espacial de referência esteja posicionado no setor q+3, através das propriedades de  

rotação de vetores. 

6.3.1 Rotação de vetores 

A rotação de um vetor bidimensional X = [ x1  x2 ]
T em um ângulo  anti-horário 

pode ser realizada mediante a matriz de transformação R, obtendo-se um novo X  

com a mesma magnitude de X [65]: 

 
   
   












cos sin

sincos
R  (6.2) 

 XRX    (6.3) 
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Para uma rotação de 180°, tem-se: 
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 (6.4) 

A equação (6.4) mostra que a rotação de 180° equivale a mudar os sinais das 

componentes de um vetor. No caso do número complexo Z = || Z ||exp(j), a rotação de 

180° pode ser efetuada multiplicando suas componentes real e imaginária por -1.  

 )jexp(ZZ180   (6.5) 

Como exp(-j) = -1: 

 
    

  



jexpZZ

jexpZ jexpZ

180

180
 (6.6) 

A partir de (6.6), rotacionar 180° um vetor definido como número complexo, 

equivale a substrair o valor de 180° ( radianos) do seu ângulo. 

6.3.2 Efeito da rotação na identificação do setor de trabalho 

Os vetores espaciais básicos não nulos, Va e Vb,  que definemo setor m (de 1 

até 6) podem ser descritos por (2.43) e (2.44): 
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Para o setor q+3 (4, 5, ou 6): 
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Se o vetor espacial de referência a sintetizar Vr = || V ||exp(j),    [ , 2 ], está 

posicionado no setor q+3, seu ângulo está entre os ângulos dos vetores Va e Vb: 

    
3

3q
3

13q





  (6.9) 

Substraíndo  radianos aos ângulos dos vetores espaciais em (6.9), o que 

equivale a uma rotação de 180°, como foi demonstrado na seção 6.3.1: 
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 (6.10) 

Por outro lado, por (2.43) e (2.44): 
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Fazendo m = q (setores de trabalho 1, 2 e 3), e como foi susbtraído  radianos 

dos ângulos dos vetores Va e Vb, eles foram rotacionados 180°: 
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3

v2
V dc

180_b  (6.12) 

Comparando os termos de (6.10), (6.11) e (6.12), pode-se afirmar que os 

valores (q-1)/3 e q/3 correspondem aos ângulos dos vetores espaciais básicos não 

nulos do setor q. Portanto, o vetor espacial de referência rotacionado 180° está 

posicionado no setor q.  
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6.3.3 Efeito da rotação no cálculo dos tempos de comutação. 

Para o vetor de referência Vr posicionado no setor q+3 definido pelos vetores 

básicos Va e Vb. A partir de (2.47): 

     r

1 

bapwm

T

ba VVVttt


  (2.47) 

Para uma matriz quadrada X e a matriz identidade  cumpre-se [63]: 

  XX  (6.13) 

Como é indicado em [63], a matriz de rotação R180  é inversível. 

   180

1

180 R R


  (6.14) 

Substituindo (6.14) em (6.13): 
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R XRX
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 (6.15) 

De (2.47) e (6.15): 

      r180

1

180

1 

bapwm

T

ba VR  RVV ttt


  (6.16) 

Para duas matrizes quadradas X e Y : X-1Y-1 = (YX)-1 [63]. Em conseqüência: 

      r180

1 

ba180pwm

T

ba VR  VVR ttt


  (6.17) 

Por [63], para matrizes X, Y e Z de dimensões 2x2, 2x1 e 2x1 respectivamente, 

define-se a multiplicação de submatrizes como: 

    XZXYZYX   (6.18) 

Aplicando (6.18) em (6.17): 

     r180

1 

b180a180pwm

T

ba VR VRVRttt


  (6.19) 

      r180

1 

b180a180pwm

T

ba VR VRVRttt


  (6.20) 

     180_r

1 

180_b180_apwm

T

ba V VVttt


  (6.21) 
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A equação (6.21) tem a mesma estrutura que (2.47): 

     r

1 

bapwm

T

ba VVVttt


  (2.47) 

     180_r

1 

180_b180_apwm

T

ba V VVttt


  (6.21) 

Como foi demonstrado na seção 6.3.2, o vetor de referência rotacionado Vr_180 

está posicionado no setor q, definido por Va_180 e Vb_180 . Portanto, os intervalos de 

tempo necessários  para o vetor espacial de referência Vr posicionado no setor q+3 (4, 

5 ou 6) são os mesmos que os calculados para o vetor de referência rotacionado Vr_180.  

6.3.4 Efeito da rotação nos estados de comutação do inversor. 

A relação entre o estado lógico de comutação e a saída de tensão em uma fase 

do inversor foi estabelecido em (2.34): 

 c ,b ,ax  ;  
)ligado(des  0s ;2/v

      )ligado(  1s ;2/v   
v

xdc

xdc

x 







  (2.34) 

Observa-se que a negação do estado lógico de comutação gera uma mudança 

do sinal da tensão de saída na fase do inversor. Pela definição do vetor espacial em 

(2.35), aplicado na obtenção dos vetores espaciais básicos para sintetizar o vetor de 

referência desejado: 

      334jev32jevv2V cba   (2.35) 

      334jev32jevv2Vsss cbacba   (6.22) 

A negação dos três estados de comutação causam a mudança do sinal do vetor 

espacial, como é demonstrado na seqüência: 

 
            
       V334jev32jevv2sssnot

334jev32jevv2   sssnot

cbacba

cbacba




 (6.23) 

Pela análise de rotação de vetores, rotacionar um vetor 180° corresponde a 

inverter o sinal da suas componentes. Portanto: 

   180180cba VVRVsssnot   (6.24) 
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Por  (6.10), (6.21) e (6.24), podem-se estabelecer três postulados: 

 

Postulado 1: Se o vetor espacial de referência Vr está posicionado no setor q+3  

(4, 5 ou 6), sua rotação de 180° estárá posicionado no setor q (1, 2 ou 3). 

Postulado 2: Os intervalos de tempo ta e tb para o vetor Vr posicionado no setor 

q+3 e sintetizado pelo vetores espaciais básico não nulos Va e Vb, são os mesmos que 

os calculados para o vetor rotacionado Vr_180, no setor q, o qual será sintetizado a partir 

das versões rotacionadas de Va e Vb (Va_180 e Vb_180 respectivamente). 

Postulado 3: A rotação de 180° de um vetor espacial básico corresponde à 

inversão dos estados lógicos de comutação em cada fase do inversor. Portanto, os 

estados lógicos de comutação correspondentes aos vetores espacias básicos não 

nulos para o vetor de referência Vr  serão os opostos (negação logica) daqueles para o 

vetor rotacionado Vr_180. 

 

Os três postulados demonstram que as fórmulas de identificação do setor, dos 

intervalos de tempo e os estados de comutação do inversor para o setor q+3 podem 

ser obtidas a partir das fórmulas no setor q. Entre tais setores existe uma relação de 

simetria de 180°, como é mostrado na Figura 6.1. 

V1

100

V2

110

V4

011

V5

001

V0,7

I: 

0

IV:

0







180°


Vr

Vr_180

 

Figura 6.1.  Relação de simetria entre os setores I e IV. 

 

6.3.5 Rotação condicional do vetor espacial de referência 

As Figuras 2.8 e 6.1 mostram que para um vetor espacial de referência Vr no 

setor q (1, 2 ou 3), sua componente imaginária () é sempre positiva, enquanto que tal 

componente será negativa se o vetor estivere posicionado no setor q+3 (4, 5 ou 6). 
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Neste trabalho de dissertação é proposto que o vetor de referência Vr  seja 

rotacionado 180°, no caso que tenha uma componente imaginária () negativa. Pelo 

postulado 1, se o vetor rotacionado esteja no setor q (1, 2 ou 3), então Vr  está no setor 

q+3. Pelo postulado 2, pode-se obter os tempos ta e tb requeridos. Finalmente, pelo 

postulado 3, os estados de comutação para sintetizar Vr são os valores opostos 

(negação lógica) daqueles achados para o vetor rotacionado. 

Em conseqüência, somente devem-se estabelecer as fórmulas de identificação 

de setor, das fórmulas dos intervalos de tempo, e dos estados de comutação para os 

setores I, II e III. 

6.4 Fórmulas dos intervalos de tempo e estados de comutação 

Pela análise desenvolvida na seção anterior somente é necessário analisar os 

três primeiros setores. Define-se a variável binária p0 como a seguir: 
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0v se  ,1
p

_r
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0  (6.25) 

No caso que p0 for 1, procede-se à rotação do vetor de referência. Depois da 

operação de rotação, no caso acontecer, são obtidos k1 e k2 apartir de (6.1): 
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Definem-se as variáives p1 e p2 : 

 2 ,1j ;  
0k se  ,0

0k se  ,1
p

j

j

j 







  (6.26) 

A partir da Tabela 6.2, a Tabela 6.3 mostra os valores dos intervalos de tempo 

ta, tb e tab = ta + tb  para os setores I, II e III, em relação a k1 e k2. 

Tabela 6.3. Intervalos de tempo de comutação para os setores I, II e III. 

Setor ta tb tab 

I -k1 k1+k2 k2 

II k2 k1 k1+k2 

III k1+k2 -k2 k1 
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As condições para determinar se o vetor de referência Vr está posicionado nos 

setores I, II ou III, são deduzidas da Tabela 6.3, considerando que os intervalos de 

tempo são positivos: 

 

Setor I: 

 
1p0k0kt

0p0k0kt

222ab

111a




 (6.27) 

Setor II: 

 
1p0k0kt

1p0k0kt

222b

111a




 (6.28) 

Setor III: 

 
0p0k0kt

1p0k0kt

222b

111ab




 (6.29) 

As Tabelas 6.4 e 6.5 mostram os intervalos de tempo e os estados de 

comutação requeridos no setores I, II e III. Podem-se observar padrões nos resultados 

obtidos, quando são considerados os valores de p1 e p2.  

Tabela 6.4. Intervalos de tempos em relação a k1, k2, p1 e p2 

Setor p1 p2 ta tb 

I 0 1 -k1 = 0(k1+k2) - 1(k1) k1+k2 = 1(k1+k2) - 0 (k2) 

II 1 1 k2 = 1(k1+k2) - 1(k1) k1= 1(k1+k2) - 1 (k2) 

III 1 0 k1+k2 = 1(k1+k2) - 0(k1) -k2 = 0(k1+k2) - 1 (k2) 

 

Tabela 6.5. Estados de comutação por fase em relação a k1, k2, p1 e p2 

Setor p1 p2 
Va Vb 

sa sb sc sa sb sc 

I 0 1 1 0 0 not(0) 1 not(1) 

II 1 1 1 1 0 not(1) 1 not(1) 

III 1 0 0 1 0 not(1) 1 not(0) 

| 
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Das Tabelas 6.4 e 6.5, podem-se induzir as seguintes fórmulas para os três 

primeiros setores: 

    12211a kpkkp t   (6.30) 

    21212b kpkkp t   (6.31) 

Os estados de comutação para Va e Vb , nos setores I, II e III são: 

    0ppsss:V 12cbaa   (6.32) 

       21cbab pnot1pnotsss:V   (6.33) 

Como p1 e p2 são variáveis binárias (0 ou 1), (6.30) e (6.31) podem ser 

implementadas usando sentenças se-então, como mostrado no seguinte pseudo-

código: 

 

se k1  0, então  // definição de p1 

  ta = ta + k1 + k2; // ta = p1(k1+k2) 

  tb = tb - k2;  // tb = -p1k2 

 senão 

 ta = 0;  

tb = 0; 

fim 

se k2  0, então  // definição de p2 

  ta = ta - k1;  // ta = p1(k1 + k2) - p2k1 

  tb = tb + k1 + k2; // tb = p2(k1 + k2) - p1k2 

fim 
 

Os estados lógico calculados em (6.32) e (6.33) devem ser negados no caso em 

que p0 for umo (acontecer a rotação do vetor de referência). Tal operação pode ser 

desenvolvida pela função lógica xor, como é demonstrado em (6.34) e (6.35). 

       0x0x0x ppnotpnotpp,pxor   (6.34) 

 
     
       xxx0x0

xxx0x0

pnot1 pnot1notpp,pxor:1  p

p0 pnot0notpp,pxor:0p




 (6.35) 
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Aplicando (6.34) em (6.32) e (6.33), obtém-se fórmulas dos estados de 

comutação para qualquer dos seis setores de trabalho do inversor: 

         001020cbaa p0,pxorp,pxorp,pxorsss:V   (6.36) 

             200010cbab pnot,pxorpnot1,pxorpnot,pxorsss:V   (6.37) 

A Figura 6.2 resume a simplificação do algoritmo SV-PWM proposta.  

Início

Ler vetor de referência: vr_, vr_

vr_  0

vr_ = -vr_

vr_ = -vr_

p0 = 1iii

 ta = ta + k1 + k2

 tb = tb - k2iiiiiiiii

 p1 = 1iiiiiiiiiiiiiiiiii

sa = xor(p0, p2)

  Va: sb = xor(p0, p1)

sc = p0iiiiiiiii

simnão

k1 = 0.5tpwm(-3vr_1.732vr_/vdc

k2 = 0.5tpwm( 3vr_1.732vr_/vdc

p0 = 0

k1  0
simnão

p1 = 0i

ta = 0, 

tb = 0,

 ta = ta - k1iiiiiiiiii

 tb = tb + k2 + k1

 p2 = 1iiiiiiiiiiiiiiiiii

k2  0
simnão

p2 = '0'

sa = xor(p0, not(p1))

  Vb: sb = not(p0)iiiiiiiii

sc = xor(p0, not(p2))

 ta = 0, tb = 0

 

Figura 6.2.  Fluxograma do algoritmo SV-PWM simplificado. 

 

Uma maneira para gerar a seqüência de pulsos e comparar os tempos obtidos 

com uma onda triangular [37]. Em outras, os tempos fornecem informação a 

temporizadores no processador. 
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6.5 Simulação do algoritmo SV-PWM simplificado 

A simpliifcação proposta do algoritmo SV-PWM foi simulada em MATLAB, 

segundo as Figuras 6.3 e 6.4. 

Rotação  condicional  do  vetor  espacial

Comparação  com  onda  triangular Estados  de  comutação Cálculo  dos  tempos  ta  e  tb
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[k2]

0

1

0

1

0

Tpwm

1
0

0

>= 0

>= 0

< 0

2

Vbeta

1
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Figura 6.3.  Diagrama de blocos do algoritmo SV-PWM simplificado. 
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Sb
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Vc

Inversor

1/3

1/sqrt(3)

2

1/sqrt(3)

butter

Filtro passa 

baixo

 
Figura 6.4. Diagrama de testes do algoritmo SV-PWM simplificado. 

 

No teste do algoritmo simplificado SV-PWM, a freqüência de modulação 

escolhida foi de 4kHz, e a fonte CC de alimentação corresponde a 200V. O objetivo do 

teste é sintetizar ondas cujas fundamentals sejam de 50V e 100V, com uma freqüência 

de 100Hz. Um filtro passa-baixo permitiu visualizar a onda fundamental da saída, a 

partir da tensão de linha (e sendo dividida pela raíz de três para obter a tensão de 

fase). Foi considerado um inversor ideal. 
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A Figura 6.5 mostra os resultados da simulação para uma referência de 

amplitude de 50V pico. O erro médio, entre os valores máximos da onda fundamental 

com o nível de referência é aproximadamente 0,3V. No segundo teste, para uma 

magnitude de referência de 100V, o erro foi menor a 0,6V, como é apresentado na 

Figura 6.6. 

 
Figura 6.5. Simulação do algoritmo SV-PWM proposto para 50V pico. 

 

 
Figura 6.6. Simulação do algoritmo SV-PWM proposto para 100V pico. 
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6.6 Comentários Finais 

Foi desenvolvida uma simplificação do algoritmo SV-PWM constituída por 

fórmulas matemáticas, operações se-então e lógica booleana, em substituição do uso 

de tabelas para armazenar as fórmulas. Não é necessária uma identificação explícita 

do setor. As fórmulas desenvolvidas integram a determinação do setor, eliminando um 

alto número de sentênças if-then como em [31]. Pelo menor número de etapas if-then, 

la eliminação do procedimento de identificação explítita do setor e das tabelas de 

armazenamento, é esperado que a velocidade e o custo computacional do algoritmo 

SV-PWM desenvolvido seja de baixo custo computacional. 

As fórmulas desenvolvidas correspondem à região linear de modulação. Não 

obstante, elas podem ser modificadas para trabalhar na região de sobremodulação, 

através de fatores de correção, como proposto em [36]. 
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7 CAPÍTULO VII – CONTROLADORES INTELIGENTES EM MALHA 

FECHADA  

7.1 Introdução 

Para obter um controle preciso, robusto ante variações dos parâmetros e de 

baixo custo computacional, serão desenvolvidos controladores baseados nas redes 

ADALINEs para as malhas de posição e das correntes nos eixos d e q.  

7.2 Controladores adaptativos  

Para obter controladores que possam fornecer um erro mínino, além do ponto 

de operação e as variações da planta, serão usados matrizes de ganhos adaptativos. 

Em [66]-[68], é proposto um controlador PID adaptativo onde os ganhos proporcional, 

integral e derivativo são atualizados de acordo com o algoritmo de atualização de 

pesos sinápticos de uma rede ADALINE, mostrada em (3.12): 

 T)n(X)n(e)n(W)1n(W   (3.12) 

Sendo: 

W(n):  ganho proporcional, integral ou derivativo,  

e(n):  erro entre a saída desejada e a obtida da planta 

X(n):  o erro, sua integral ou derivada, de acordo com o tipo de controlador 

(proporcional, integral ou derivativo) 

  

Neste trabalho de dissertação, foi desenvolvida uma modificação de [65]. O 

algoritmo de atualização é utilizado para modificar o valor da lei de controle  gerado por 

um controlador base das malhas de posição e das correntes, projetado previamente e 

com parâmetros fixos, através de um fator de correção adaptativo q: 

 quuq   (7.1) 

Sendo  

u: lei de controle obtido por um controlador base 

q: fator de correção 

uq: lei de controle corrigida 
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Serão usados um controlador PD adaptativo na malha de posição, e  

controladores PI nas malhas de corrente. Na seqüência, será explicado como foram 

obtidos os parâmetros dos controladores base através de uma análise em espaço-

estado. 

7.3 Análise da malha de posição 

O objetivo deste controlador é gerar a corrente de referência no eixo q. A partir 

de (2.22) e (2.25): 

 Lem TTDJ   (2.22) 

 qmem iP5.1T   (2.25) 

 Lqm TiP5.1DJ   (7.2) 

Por (2.51), considera-se que a corrente total no eixo q tem duas componentes: 

uma para gerar movimento (iq_1) e outra para compensar a carga externa (iq_2). O valor 

do torque de carga TL é conhecido por meio do estimado desenvolvido no Capítulo 5: 

 2_q1_qq iii   (2.51) 

 2_qmL iP5.1T   (7.3) 

Substituindo (2.51) e (7.3) em (7.2): 

 

 
 

1_qm

L2_qm1_qm

L2_q1_qm

iP5.1DJ

TiP5.1iP5.1DJ

TiiP5.1DJ













 (7.4) 

Como a velocidade () é a derivada da posição (), tem-se: 

 
1_qmiP5.1DJ 






 (7.5) 

Aplicando a transformada de Laplace a (7.5), com condições iniciais nulas: 

      sIP5.1sDssJs 1_qm

2   (7.6) 



68  

A função de transferência Gp(s) entre a posição do rotor e a corrente iq_1 é dada 

por (7.7): 

  
 
   DJss

P5.1

sI

s
sG m

1_q

p






  (7.7) 

Observa-se que a planta Gp(s) tem um integrador. Por [69], pode-se projetar 

uma matriz de ganho de retroalimentação de estados Kpos = [ Kpos1 Kpos2 ], para que o 

sistema faça um rastreamento do sinal de referência r, segundo a Figura 7.1. 

r dx/dt=Ax+Bu C

Kpos2

Kpos1

x1

x2

y = x1

--

++ u

 

Figura 7.1. Diagrama de blocos de um sistema de rastreamento de uma planta com integrador. 

 

Fazendo x1 =  e x2 = , obtém-se a representação de  (7.7) em espaço-estado: 
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1
i

JP5.1

0

x

x

DJ0
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 (7.8) 
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1

x

x
 01y  (7.9) 

Definem-se as matrizes de estado: 

  01C   ;
JP5.1

0
B    ;

DJ0

10
A p

m

pp 




















  (7.10) 

O controlador é projetado através da fórmula de Ackermann [69]. 

     2p1

2

pppppos AA BAB10K  (7.11) 

 Sendo  a matriz identidade, e (s) = s2
 + 1s + 2

 representa a equação 

característica cujas raízes são os pólos desejados em malha fechada. A matriz de 

ganhos pode ser calculada usando o comando acker de MATLAB: 

    pólos,B,AkeracKKK pospos2pos1pospos   (7.12) 
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A lei de controle, o valor de referência iq_1, tem a seguinte estrutura: 

 22pos11pos1pos1_q xKxKrKui   (7.13) 

7.4 Análise das malhas de corrente 

A partir de (2.17) e (2.18): 
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 mfcem Pe   (2.18) 

Assumindo inicialmente que a velocidade mecânica é pequena (  0), pode-se 

fazer a seguinte aproximação: 
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 (7.14) 

Na seqüência, a partir de (7.14) será desenvolvido um controlador por 

realimentação de estados para a corrente iq. O mesmo procedimento será aplicado 

para obter o controlador da corrente id. Calculando a função de transferência Gq(s) que 

relaciona a corrente e tensão no eixo q: 

 
 
   RLs

1

sv

sI
)s(G

q

q

q


  (7.15) 

 Como Gq(s) não tem um integrador, deve-se adicionar um  e projetar a matriz 

de ganhos do conjunto planta-integrador, como mostrado na Figura 7.2 [69]. 

r dx/dt=Ax+Bu C

Kq2

Kq1

x1

x2

y = x1

--

++


vqu

 

Figura 7.2. Diagrama de blocos de um sistema de rastreamento de uma planta sem integrador. 
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Da Figura 7.2, observa-se que a tensão vq equivale à integral de u, a entrada do 

conjunto planta-integrador T(s), cuja função de transferência é mostrada em (7.16): 

 
 
   s

q

qq
RLss

1

sU

sI
)s(G

s

1
)s(T


  (7.16) 

Expressando (7.17) no domínio do tempo (condições iniciais nulas): 
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 (7.17) 

Fazendo x1 = iq e x2 = diq/dt, a planta T(s) tem a seguinte representação em 

espaço-estado: 
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 (7.18) 
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Definem-se as matrizes de estado: 

  01C   ;
L1

0
B    ;

LR0

10
A qq

s

q 


















  (7.20) 

Novamente, é usada a fórmula de Ackerman para obter a matriz de ganhos de 

realimentação Kq = [ Kq1 Kq2 ] para a malha de corrente. 

    pólos,B,AkeracKKK qq2q1qq   (7.21) 

A lei de controle para o conjunto planta-integrador é: 

 22q11q1q xKxKrKu   (7.22) 

O valor da tensão vq será : 

    dtxKxKrKudtv 22q11q1qq  (7.23) 
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7.5 Controladores PID base 

Na análise das malhas de posição e corrente, a segunda variável de estado 

sempre consiste na derivada da primera variável: 

 12 xx   (7.24) 

Portanto, a lei de controle u para uma matriz de ganhos de realimentação de 

estados  K = [ K1 K2 ] e uma saída y = x1 pode ser descrita da seguinte maneira: 

   1211 xKxrKu   (7.25)  

Por outro lado, a saída de um controlador proporcional-derivativo (PD) com 

ganhos Kp e Kd  respectivamente, corresponde à equação desenvolvida em (7.26) [64]: 

 

 
 

 
 

   

  rKxKxrKu
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1d1p

1
d1p

dp















 (7.26)  

Se Kp =  K1 e Kd = K2 , a única diferença entre a realimentação de estados e um 

controlador PD é a adição da derivada do sinal de referência. No caso em que a 

referência não seja constante, a adição do termo descrito anteriormente pode fornecer  

mais energia à planta, o que pode melhorar a resposta dinâmica do sistema. 

Em conseqüência, os controladores base das malhas fechadas de posição e 

das correntes serão controladores PD, cujos ganhos proporcional e derivativo 

correspondem aos valores das matrizes de ganhos de realimentação calculados de 

acordo à análise desenvolvida nas seções 7.3 e 4.4. 

 No caso dos controladores das malhas de corrente, deve-se adicionar um 

integrador na saída do controlador projetado, o que converte um controlador PD em um 

controlador PI, como pode ser verificado segundo (7.27). 

 

  eKdt eKu

dt
dt

de
KeKu

dp

dp
















 (7.27)  
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7.6 Correção adaptativa da lei de controle 

O objetivo do fator de correção (q) é fornecer adaptabilidade aos controladores 

no caso de variações do ponto de operação e dos parâmetros da planta. Este fator 

corrige o valor fornecido pelos controladores PI e PD bases (u), cujos parâmetros 

foram projetados previamente, segundo (7.1). 

 quuq   (7.1) 

Por outro lado, a estrutura de uma rede ADALINE foi analisada no Capítulo 3, e 

estabelecida por (3.3) [59]: 

 



M

1i

ii )n(x)n(w)n(y  (3.3) 

Comparando (7.1) com (3.3), pode-se usar o algoritmo de treinamento de uma 

rede ADALINE para calcular o fator de correção q, o qual corresponde ao peso 

sináptico da rede. Este fator é inicializado em 1, e atualizado de acordo com (3.12): 

 T)n(X)n(e)n(W)1n(W   (3.12) 

Considera-se que o fator de correção está armazenado no peso sináptico da 

rede W(n). Portanto: 

 )n(u)n(e)n(q)1n(q   (7.28) 

O índice n denota o instante de tempo. Segundo [67], o sinal e(n) equivale ao 

erro entre a saída desejada e a obtida da malha fechada (de posição ou das 

correntes).  

A convergência (estabilidade) do algoritmo de correção depende do valor da 

taxa de aprendizagem , o qual deve ser pequena, segundo o mencionado na seção 

3.3.2. Pode-se usar uma função de saturação para limitar os valores do fator de 

correção. Adicionalmente, u otro saturador pode ser usado na saída do controlador 

para evitar valores muito grandes nas saídas de controle. 

A Figura 7.3 mostra o fluxograma do algoritmo de correção da lei de controle. 
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Início

q(0) = 0

n = n+1

 q(n) = q(n-1) + e(n)u(n)

e(n) : erro na entrada do controlador

Definir a taxa de aprendizagem do 

algoritmo de treinamento: 

Obter a lei de controle u(n) a partir 

do controlador de ganhos fixos 

projetado previamente

Lei de controle corrigida:

 uq(n) = q(n)u(n)  

Aplicar saturação a uq(n)

 

Figura 7.3. Fluxograma do sistema de correção da lei de controle. 

 

A Figuras 7.4 e 7.5 mostram os controladores propostos implementados em 

SIMULINK. 

q=w(n)

w(n-1)

1

iq1

z

1

Lr

Taxa de 

aprendizagem

Kpos* u

Kpos

z-1

Ts.z

derivador

1

e

 

Figura 7.4. Estrutura do controlador de posição com correção.  
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q=w(n)

w(n-1)

1

iq1

Ts.z

z-1

integrador

z

1

Lr

Taxa de 

aprendizagem

Kq* u

Kq

1

e

 

Figura 7.5. Estrutura dos controlador de corrente com correção.  
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Os controladores de posição e correntes propostos têm uma estrutura simples, 

com um custo computacional baixo. A precisão destes algoritmos será demonstrado 

nos testes de simulação e experimentais, os quais são apresentados no Capítulo 8. 
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8 CAPÍTULO VIII – RESULTADOS DE SIMULAÇÃO E 

EXPERIMENTAIS 

8.1 Introdução 

Este capítulo mostra os resultados dos testes de simulação e experimentais do 

sistema de controle de posição completo, com os algoritmos de leitura de posição, 

estimador de carga, modulação por vetores espaciais e controladores adaptativos 

desenvolvidos nos capítulos anteriores.   

8.2 Especificações do sistema de controle. 

Os parâmetros do motor usado nas simulações e nos testes experimentais são 

mostrados na Tabela 8.1. 

Tabela 8.1. Parâmetros do motor PMSM 

Resistência do estator (Rs) 0,78  

Autoindutância no eixo d (Ld) 5,974 mH 

Autoindutância no eixo q (Lq) 5,974 mH 

Fluxo equivalente dos ímãs (m) 0,148 Wb 

Inércia do rotor (J) 4,89e-4 kg.m2 

Coeficiente de atrito (D) 5e-5 N.m.s 

Pares de pólos (P) 3 

Velocidade nominal 6000 RPM 

Torque nominal 5 Nm 

Tensão máxima 400Vef 

 

 A seguir, são mostrados os parâmetros dos sistemas de leitura do sensor de 

posição, estimador de torque de carga, do algoritmo de modulação SV-PWM e dos 

controladores em malha fechada: 

 

a) Sistema de leitura de posição: 

 Taxa de aprendizagem das redes ADALINEs: 0,8. 

 Freqüência de excitação: 4kHz. 

 Tensão de excitação: 5V. 
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 Relação entre os enrolamentos do estator e rotor do sensor (k): 1 

f) Estimador de torque de carga: 

 Filtro passa-baixo: Butterworth, ordem 3, freqüência de corte de 300Hz. 

 Filtro passa-banda: Butterworth, ordem 3, freqüências de corte de [400 

800]Hz. 

 Taxa de aprendizagem da rede ADALINE do estimador de inércia: 0,1. 

 Taxa de aprendizagem da rede ADALINE do estimador de torque: 0,05. 

g) Algoritmo SV-PWM 

 Tempo de modulação (Tpwm): 8kHz. 

 Fonte de alimentação CC: 60Vcc. 

h) Controladores em malha fechada 

 Matriz de ganhos da malha de posição (Kpos): [29,37 0,44]. 

 Matriz de ganhos das malha de corrente (Kd ,Kq): [100 1]. 

 Taxas de aprendizagem do algoritmo de atualização das malhas de 

posição e corrente: 0,01 e 0,001 respectivamente. 

 Níveis de saturação do fator de correção: [0,1 5]. 

 

A Figura 8.1 mostra o diagrama de blocos da simulação desenvolvido em 

MATLAB.  
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Figura 8.1. Diagrama de simulação do sistema de controle completo. 
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A aquisição dos sinais do sensor de posição e das correntes por fase foi 

realizado com uma taxa de amostragem de 20kHz. Os sinais dos controladores de 

posição e das correntes são atualizados com uma freqüência de 2kHz e 4kHz 

respectivamente. As malhas internas (corrente) de um sistema de controle sempre 

devem ser mais rápidas que as malhas externas (posição).  

8.3 Resultados de simulação 

No primeiro conjunto de testes de simulação, é considerada uma referência 

baseada em níveis constantes e rampas, como indicado na Figura 8.2. 

 

Figura 8.2. Referência de posição no primeiro conjunto de testes. 

 

A Figura 8.3 mostra a inércia do rotor estimada usando a metodología 

apresentada no capítulo 5. A estimação converge ao valor da inércia real, 

independentemente do estado de operação do motor, com um pequeño erro de 

estimação. 

 

 

 

 

 



78  

 

Figura 8.3. Estimação da inércia do rotor. 

  

A Figura 8.4 mostra a estimação do torque de carga. Depois de um período de 

0.5s, a estimação converge ao valor do torque real, com um pequeño erro de 

estimação. As oscilações iniciais presentes na curva do torque de carga estimado 

devem-se à resposta inicial dos filtros e da rede ADALINE usados na estimação. 

 

Figura 8.4. Estimação do torque de carga. Primeiro conjunto de teste. 
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Inicialmente, o sistema de controle será testado com os parâmetros nominais do 

rotor. Os resultados na Figura 8.5 demonstram a precisão do sistema de controle, tanto 

em regime permanente como em regime transitório. 

 

Figura 8.5. Resultados para o primeiro conjunto de testes: Planta nominal. 

 

A Figura 8.6 mostra o resultado da simulação, onde os valores da resistência, 

indutâncias e fluxo equivalente dos ímãs foram reduzidos 50%. O sistema de controle 

ainda fornece uma alta exatidão de posição. 

 
Figura 8.6. Resultados para o primeiro conjunto de testes: Planta modificada. 
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No segundo conjunto de testes, a referência é uma onda senoidal de 1Hz e 2.5 

radianos de amplitude, para comprovar a capacidade de rastreamento (tracking) do 

controlador. O estimador de carga proposto ainda fornece uma boa aproximação do 

valor da carga real, como demonstra a Figura 8.7. 

 

Figura 8.7. Estimação do torque de carga. Segundo conjunto de teste. 

 

A Figura 8.8 mostra a posição real do rotor. Depois de um pequeno transitório 

inicial, o erro máximo e de 0,009 radiano aproximadamente. 

 

Figura 8.8. Resultados para o segundo conjunto de testes: Planta nominal. 
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A Figura 8.9 mostra a posição do rotor, para a referência senoidal, com os 

parâmetros do motor modificados (redução do 50% nos valores de resistência, 

indutâncias e fluxo equivalente dos ímãs). O erro máximo aumentou ligeramente, mas 

o controlador ainda consegue atingir uma exatidão considerável. 

 
Figura 8.9. Resultados para o segundo conjunto de testes: Planta modificada. 

 

8.4 Resultados Experimentais 

Os algoritmos desenvolvidos neste trabalho de dissertação foram 

implementados no DSP Dspace DS1104, o qual está integrado à porta PCI de um 

computador, sendo programado através dos diagramas de blocos desenvolvidos em 

MATLAB/SIMULINK. Este equipamento possue as seguintes características: 

 20 entradas-saídas digitais TTL. 

 4 conversores analógico/digital independentes: 12bits, 10Vcc. 

 4 conversores analógico/digital multiplexados: 16bits, 10Vcc. 

 4 conversores digital/analógico independentes: 12bits, 10Vcc. 

A leitura das correntes foram feitas usando sensores Hall marca LEM HY-20P. A 

alimentação do motor é realizada pelo driver IRAMX16UP60A da marca International 

Rectifier. O driver está composto por um inversor trifásico composto por 6 IGBT - 600V, 

16 A, controlável por 6 sinais TTL. 
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Devido à falta de um equipamento para gerar e medir torque não foi possível 

efetuar adequados testes do estimador de carga. Porém, pode-se testar o estimador 

através da compensação de perturbações externas de valor arbitrário e pequeno.  

Por outro lado, limitação de carga faz que as correntes nas fases no estator 

sejam pequenas, e o efeito do ruído aumenta. Para resolver tal problema, foram 

usados filtros analógicos na parte de condicionamento de sinais, e filtros digitais no 

algoritmo de controle.  

A bancada de teste experimental é mostrada na Figura 8.10. 

 

Figura 8.10. Bancada de teste experimental. 

 

As Figuras 8.11 e 8.12 mostram a resposta do sistema a uma seqüência de 

degraus. O valor de transitórios aumentou em comparação aos valores de simulação. 

Não obstante, o erro em regime permanente é baixo. O erro médio nas referências 

ainda é próximo a zero. 
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Figura 8.11. Teste experimental do controlador de posição para um conjunto de referências tipo 
degrau. 

 
Figura 8.12. Ampliação da Figura 8.11. 
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As Figuras 8.13 e 8.14 mostram que o estimador de carga pode fornecer valores 

adequados para compensar as perturbações externas. Neste teste, a referência de 

posição é de 4 radianos, e o torque de carga foi estimado em 0,5 Nm. 

 

Figura 8.13. Erro de posição com compensação de carga. 

 

 

Figura 8.14. Erro de posição sem compensação de carga. 
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A Figura 8.15 mostra o erro quando a referência é uma onda senoidal 

semelhante à usada nos testes de simulação, segundo a Figura 8.8 (1Hz, 2,5 radianos 

de amplitude). O erro máximo aumentou a 0,06 radianos, mas o erro médio ainda é 

zero.  

 

Figura 8.15. Erro de posição para a referência senoidal. 

 

8.5 Comentários Finais 

Os resultados de simulação e experimentais demonstram que o sistema de 

controle proposto pode atingir adequados níveis de precisão no controle da posição de 

um motor PMSM, sendo robusto ante perturbações, ruído no sensor de posição e 

variações dos parâmetros do motor.  

Deve-se melhorar o sistema de condicionamento de sinais e escolher sensores 

de corrente em uma faixa adequada de acordo com a aplicação esperada. 

O estimador de carga compensou os distúrbios gerados pelo torque de carga 

aplicado ao eixo do motor para uma referência fixa. A falta de um gerador de torque 

externo limita o número e tipo de testes. 
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9 CAPÍTULO IX – CONCLUSÕES E TRABALHOS FUTUROS 

O presente trabalho de dissertação apresentou um sistema de controle de 

posição de um motor síncrono de ímã permanente. Os resultados de simulação e 

experimentais demonstram a precisão do algoritmo proposto, assím como sua robustez 

ante variações de carga e ruído no sensor de posição. Tais características são 

adequadas nas aplicações de alta precisão como a robótica. 

O objetivo deste trabalho de dissertação não somente é a precisão do sistema 

de controle. Tambem considera o custo computacional da implementação. Foram 

desenvolvidos algoritmos com um bom compromisso entre sua simplicidade e 

exatidão. Um alto custo computacional dos algoritmos faz necessário processadores 

mais potentes, o qual aumenta o custo econômico da implementação. 

Foram usados filtros para reduzir o ruído nos sensores de corrente. Mas o uso 

de redes neurais fornece robustez ao cálculo da posição angular do rotor. 

O estimador de torque de carga desenvolcido possue um custo computacional 

baixo e pode fornecer de estimações com alto nível de precisão. Como trabalho futuro, 

tal algoritmo deve ser testado usando diferentes cargas com o rotor em uma posição 

fixa ou variável. 

A simplificação do algoritmo SV-PWM apresentado também possui um baixo 

custo computacional. As tabelas que armazenam as fórmulas dos tempos e dos 

correspondentes estados de comutação foram substituídos por simples equações 

aritméticas e lógicas. 

Os controladores das malhas fechadas são simples de implementar e podem 

atingir excelente resposta.  

Os algoritmos da leitura do sensor de posição resolver, da estimação do torque 

de carga e dos controladores em malha fechada dependem do valor da taxa de 

aprendizagem das suas redes ADALINE. Tais valores foram escolhidos através de um 

processo de tentativa e erro. Como trabalho futuro, devem-se estabelecer critérios para 

calcular a taxa de aprendizagem ótima em cada caso, ou aplicar uma taxa de 

aprendizagem adaptativa, como mencionado em [57]. 
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Outro trabalho a desenvolver é a escolha dos filtros necessários no algoritmo de 

estimação do torque de carga. Nesse sentido, o principal problema é estabelecer a 

faixa de média freqüência onde a energía do torque eletromagnético é maior que  a 

correspondente ao torque de carga. Com tal informação, pode-se seleccionar as 

freqüências de corte dos filtros necessários no estimador de carga proposto. 

Pelas limitações do hardware, o algoritmo proposto foi testado com pouca 

potência. Como passo seguinte, sugere-se também que seja testado também em 

aplicações de maior potência. 
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