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        Este trabalho desenvolve um sistema de controle de velocidade para um motor 

síncrono de ímã permanente (MSIP). O sistema desenvolvido usa a técnica de 

multiplexação no domínio da frequência (MDF) para reduzir o número de conversores 

analógico/digitais quando o sensor resolver é utilizado para monitorar a posição angular 

do eixo do motor. Este tipo de sensor é o mais utilizado na fabricação de veículos 

elétricos e híbridos. A técnica MDF permite fazer um controle com e sem sensores com 

o mesmo número de conversores analógico-digitais. Uma rede neural artificial (RNA) 

executa o algoritmo de controle, o qual foi projetado através da técnica de Takagi-

Sugeno Fuzzy. Adicionalmente, foi desenvolvido um estimador de velocidade como 

sistema redundante no caso de falha do sensor resolver. Os algoritmos de controle e 

estimação foram implementados em um FPGA. Os resultados verificam o bom 

desempenho do sistema de acionamento proposto. 
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 This work develops a speed control system for a permanent magnet synchronous 

motor (PMSM). This system uses frequency domain multiplexing (FDM) in order to 

reduce the number of analog-to-digital converters when a resolver sensor is used to 

sense the angular position of the motor shaft. Resolver sensor is the most used in the 

fabrication of electric and hybrid vehicles. FDM allows sensored and sensorless control 

with the same number of analog-to-digital converters. An artificial neural network 

(ANN) executes the control algorithm, which was designed through Takagi-Sugeno 

Fuzzy technique. Besides, a speed estimator was made as a support system if the 

resolver sensor fails. All control and estimator algorithms were implemented in a 

FPGA. Results demonstrate the good performance of the proposed driver. 
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CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO 

    

O motor síncrono de ímã permanente (MSIP, ou Permanent Magnet 

Synchronous Motor – PMSM em Inglês) está progressivamente substituindo os motores 

de corrente contínua (MCC) e os motores de indução (MI) na fabricação de atuadores 

com velocidade variável. O MSIP é mais robusto, possui uma melhor relação 

torque/inércia e melhor resposta dinâmica que os motores CC. Por outro lado, o uso de 

ímãs permanentes para gerar o fluxo no rotor, no lugar de enrolamentos, faz com que o 

MSIP possua uma modelagem mais simples e consuma menos energia que os motores 

de indução [1][4]. 

Não obstante, o MSIP possui uma dinâmica não linear, o que dificulta o seu 

controle em malha fechada. Adicionalmente, deve-se garantir o sincronismo entre a 

velocidade mecânica e a frequência elétrica de alimentação. Técnicas de controle 

lineares, como os reguladores PID, não garantem um controle preciso em diferentes 

pontos de operação, nem robustez a perturbações [4]. Diferentes técnicas avançadas 

foram propostas para o controle do MSIP: redes neurais artificiais, lógica difusa, 

controle robusto, algoritmos genéticos, entre outras [5].  

Adicionalmente, as recentes pesquisas estão focadas no desenvolvimento de 

técnicas de controle baseadas na estimação da posição angular do MSIP, chamado 

controle sem sensores (sensorless, em inglês), tendo como principal vantagem a 

diminuição dos custos decorrentes da instalação de sensores de posição angular do tipo 

encoder (de saída digital) ou resolver (com saídas analógicas, onde a informação da 

posição angular está modulada em amplitude) [6], [7].  

Entretanto, na fabricação de veículos elétricos (VEs) e híbrido-elétricos (VHEs), 

o controle de máquinas elétricas com sensores ainda é muito utilizado [8]. O “Prius” 

(Toyota), o “Escape Hybrid” (Ford) e o “Escape Hybrid” (Honda) usam sensores de 

posição angular.  

Muitos algoritmos para o controle de motores trifásicos são implementados em 

micro controladores e DSPs, por meio de um conjunto de instruções armazenado na 

memória destes dispositivos [9], [10]. Os micro controladores possuem um menor custo 

no mercado e uma grande quantidade de periféricos instalados, enquanto que a 

velocidade de processamento, capacidade de memória e número de periféricos dos 

DSPs são maiores quando comparados com os micro controladores. Atualmente, o 
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mercado também oferece os DSPICs, um processador que possui uma arquitetura e 

custo semelhante aos micro controladores, e uma alta velocidade de processamento 

comparável aos DSPs [11]. Não obstante, os três dispositivos mencionados previamente 

executam instruções sequencialmente, não aproveitando o fato que algoritmos de 

controle possuem subsistemas que podem ser executados paralelamente, o que reduziria 

consideravelmente o tempo de processamento dos dados. 

Por outro lado, existem muitas pesquisas e aplicações de controle empregando 

um FPGA (Field Programmable Gate Array em Inglês) [12], [13]. O FPGA permite 

criar funções lógicas e aritméticas utilizando linguagens de programação em hardware 

como o VHDL. Tais funções podem ser executadas em série ou em paralelo, sendo 

possível projetar vários algoritmos de controle independentes no mesmo FPGA. Deste 

modo, pode-se atingir uma maior velocidade de processamento e contar com maior 

flexibilidade na topologia de controle do que no caso de micro controladores e DSPs. O 

uso de FPGA possibilita a implementação do algoritmo de controle projetado em um 

circuito integrado de aplicação específica (Application Specific Integrated Circuit – 

ASIC em Inglês), o qual é muito utilizado para produzir sistemas digitais dedicados a 

aplicações específicas com baixo custo de produção.  

A capacidade do FPGA de permitir a execução paralela de algoritmos de 

processamento de dados é muito vantajosa no momento de projetar a topologia de 

controle de sistemas complexos como no caso dos veículos elétricos (VEs) e veículos 

híbrido-elétricos (VHEs). Tais sistemas geralmente usam mais de uma máquina elétrica. 

Adicionalmente, o sistema global deve controlar o sistema de carregamento elétrico, os 

conversores CC-CC, monitorar o estado das baterias, entre outras funções [14]. Assim, 

os diferentes sistemas de um VE ou VHE podem ser gerenciados por um FPGA. 

A capacidade de processamento paralelo do FPGA pode ser bem aproveitada no 

desenvolvimento de algoritmos baseados em redes neurais artificiais (RNA), já que a 

estrutura de uma RNA permite um processamento paralelo de informação, 

incrementando a velocidade de processamento dos dados [15]. No entanto, o cálculo das 

funções sigmoides utilizadas convencionalmente pelos RNAs e as funções 

trigonométricas utilizadas no controle vetorial representam um desafio no momento de 

projetar algoritmos de controle de máquinas trifásicas no FPGA. 
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O principal objetivo desta Tese de Doutorado é o desenvolvimento de um 

sistema de controle de MSIP baseado em RNA, o qual será implementado em um 

FPGA. A técnica de multiplexação no domínio da frequência (MDF) será usada para 

reduzir o número de conversores analógico-digitais (conversores A/D) necessários para 

o controle vetorial do MSIP. Esta redução aumenta a robustez do hardware de controle e 

reduz o custo de fabricação. O sistema de controle vetorial está baseado na técnica de 

modelagem e controle Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF).  Esta técnica permite obter os dados 

para o projeto da rede neural de controle. Adicionalmente, será desenvolvida uma 

técnica de estimação de velocidade baseado no observador de Luenberger. A função do 

estimador é permitir o controle do MSIP caso o sensor de posição deixe de operar, 

sendo um sistema de suporte desejável nos VEs e VHEs. 

Resultados de simulação e experimentais mostram que o sistema de controle do 

MSIP implementado em FPGA proposto é adequado para o seu uso em sistemas de 

acionamento de velocidade variável como nos VEs e VHEs. 

 

1.1. Cenário Global do MSIP 

Atualmente, os acionamentos de motores elétricos (Electric Motor Driven 

System – EMDS em Inglês) constituem as maiores cargas nas instalações elétricas 

industriais e comerciais a nível mundial, consumindo pelo menos duas vezes a energia 

utilizada pelos sistemas de iluminação [16]. Um EMDS converte a maior parte da 

energia elétrica que recebe em energia mecânica, enquanto que uma pequena fração da 

eletricidade é utilizada pelo sistema de controle e proteção. 

Segundo a International Energy Agency (IEA), os EDMSs representam 46% do 

consumo elétrico mundial. Para satisfazer esta demanda de eletricidade, mais de 6040 

milhões de toneladas de CO2 são emitidas anualmente [17]. Estima-se que em 2030, o 

consumo anual de eletricidade dos EDMSs será maior que 13360 TWh (TeraWatts-

hora), produzindo-se 8570 milhões de toneladas de CO2 por ano. Os EMDSs são 

utilizados principalmente nos setores industrial, comercial, residencial e no transporte.  

Tais fatos motivam o estudo e fabricação de máquinas elétricas de maior 

eficiência e sistemas de acionamento mais eficientes e robustos. Na atualidade, 

diferentes fabricantes e pesquisas mostram o motor síncrono de ímã permanente (MSIP, 

ou Permanent Magnet Synchronous Motor – PMSM em Inglês) como uma forte 

alternativa na fabricação de acionamentos eletromecânicos de baixa e média potência. 
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Todos os motores elétricos geram torque através da interação dos campos 

magnéticos produzidos pelo estator e pelo rotor [18]. No caso do MSIP, o campo 

magnético no rotor é produzido por um conjunto de ímãs permanentes construídos 

utilizando materiais magnéticos como ferrites (bário, estrôncio), terras raras (samário-

cobalto, neodímio-ferro-boro), entre outros [19]. A qualidade dos materiais magnéticos, 

principalmente as chamadas terras raras, melhorou significativamente nos últimos 10 

anos: o produto energético BHmax (produto entre a densidade de campo e a intensidade 

do campo magnético, o qual está relacionado com a energia magnética do campo) 

duplicou, a estabilidade química e térmica também aumentou. Com o avanço das 

pesquisas e a descoberta da disponibilidade de alta energia nos ímãs de terras raras de 

Samário-Cobalto (SmCo) em 1970 e nos ímãs de Neodímio-Ferro-Boro (NdFeB) em 

1983, tornou-se, possível, um grande avanço na tecnologia e no desempenho das 

máquinas de ímãs permanentes. Atualmente, a densidade de energia dos ímãs excede os 

400 kJ/m
3
 [20]. A sua grande desvantagem está ainda nos altos preços, Não obstante, 

diferentes pesquisas estão desenvolvendo técnicas para obter novos ímãs permanentes 

mais econômicos [21], [22].  

O uso do MSIP possui as seguintes vantagens em relação ao motor de indução: 

 

 O MSIP possui maior eficiência no consumo de potência elétrica; 

 Boa relação torque/peso; 

 Baixa inércia do rotor; 

 Alta densidade de fluxo no entreferro; 

 Melhor resposta dinâmica; 

 Modelagem dinâmica mais simples; 

 Simplificação do projeto das técnicas de controle. 

 

A Tabela 1.1 mostra a eficiência (em condições nominais de operação) de 

diferentes tipos de motores MSIP comparados com motores de indução, os quais estão 

classificados pelo tamanho e segundo a norma IEC [23]: IEC132 (5,5 kW), IEC160 (15 

kW),  IEC250 (55 kW) e IEC280 (90 kW).  

Por outro lado, grandes perdas de potência podem acontecer quando a potência 

ou a velocidade nominal do motor são diferentes às requeridas pelas cargas mecânicas. 

Este fato é principalmente significativo nas aplicações de velocidade variável, onde 
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existe uma relação não linear entre a velocidade e o torque da carga (por exemplo, em 

bombas e sistemas de ventilação). Nestes casos, os sistemas de controle baseados em 

eletrônica de potência podem reduzir significativamente as perdas de energia. A Figura 

1.1 mostra a eficiência de um MSIP para cargas não nominais, em comparação com um 

motor assíncrono de alta eficiência (IE3) [24]. Pode-se observar que o rendimento do 

MSIP é muito maior para baixas potências. 

O alto custo inicial de investimento para utilizar um MSIP (custo do motor e do 

controlador de potência), em relação aos motores assíncronos, é a principal barreira no 

uso deste motor no setor industrial. No entanto, a potência elétrica consumida representa 

mais de 90 % dos custos de operação durante toda a vida útil dos motores elétricos [24].  

Portanto, o custo de operação total para um MSIP é menor em comparação ao 

necessário para um motor assíncrono, porque o MSIP possui maior eficiência 

energética. 

 

Tabela 1.1. Comparação de eficiência entre MSIP e motores de indução 

 MSIP Motor de Indução 

Tipo Torque Eficiência Torque Eficiência 

IEC 132 18 Nm 91 % 18 Nm 88,6% 

IEC 160 50 Nm 94 % 49 Nm 91,3 % 

IEC 250 180 Nm 96,5 % 177 Nm 94,2 % 

IEC 280 290 Nm 97 % 289 Nm 95,1 % 

 

 

 

Figura 1.1. Rendimento para motor síncrono (RSM) e o motor assíncrono (ASM – IE3).  

 

Os dois motores são de 7,5 kW 

a 1500 RPM (nominal). 
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1.2. MSIP na Fabricação de VEs e VHEs 

Na atualidade, um dos tópicos de pesquisa mais importantes no acionamento de 

motores elétricos é o uso destes motores na fabricação de veículos elétricos (VEs) e 

veículos elétrico-híbridos (VEHs). Adicionalmente, a indústria automotiva está 

desenvolvendo muitos projetos para fabricar melhores modelos de VEs e VHEs Os 

principais alvos são a eficiência no uso do combustível e a redução das emissões de 

dióxido de carbono. A Associação Brasileira de Veículos Elétricos (ABVE) estima que 

200 automóveis estejam sendo utilizados no Brasil, sendo a carga tributária o principal 

obstáculo para o uso massivo dos veículos elétricos [25].  

O motor síncrono de ímã permanente (MSIP) é uma das máquinas preferidas na 

fabricação de VEs e VHEs, já que o MSIP possui um consumo mais eficiente de 

energia, modelagem mais simples, e melhor relação torque/peso que os motores de 

indução, e precisam menor manutenção que os motores de corrente contínua (CC). A 

Tabela 1.2 mostra uma comparação entre diferentes motores elétricos utilizados para 

veículos elétricos [25]. Pode-se verificar que o MSIP é um dos motores com melhor 

desempenho global. Embora o custo de aquisição do MSIP seja o mais alto, deve-se 

considerar que o menor consumo elétrico deste motor vai compensar o investimento 

inicial. Adicionalmente, é esperada uma futura redução no custo do MSIP devido ao 

desenvolvimento de materiais magnéticos melhores e mais econômicos.  

A Tabela 1.3 mostra um conjunto de VEs e VHEs fabricados por importantes 

fabricantes de veículos no mundo [26]. Em alguns casos, o veículo possui dois motores. 

Por exemplo, o projeto eAWD da companhia BorgWarner Inc. consiste na fabricação de 

um sistema de tração elétrico para VEs e VHEs, o qual consiste em dois MSIPs: um de 

85 kW (utilizado para propulsão) e outro de 10 kW (usado para a técnica de vetorização 

de torque, o qual permite variar a quantidade de potência fornecida a cada roda). Em 

outros casos, o segundo MSIP pode atuar como motor/gerador (motor na partida e 

gerador depois para recarregar as baterias). A Tabela 1.3 mostra que a maior parte dos 

VEs e VHEs comerciais usam MSIP. Por tal motivo, a presente Tese de Doutorado 

concentra-se no controle deste tipo de motor. 
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Tabela 1.2. Comparação entre os motores utilizados para veículos elétricos.   

Critério de Comparação 

(1: pontuação mínima, 5: 

pontuação máxima). 

Corrente 

contínua 

Motor de 

Indução 
MSIP Relutância 

Densidade de potência 2 3 5 3 

Eficiência 2 3 5 3 

Controlabilidade 5 3 4 3 

Confiabilidade 3 5 4 5 

Maturidade 5 5 4 3 

Custo 4 5 2 4 

Total 21 24 24 21 

 

 

Tabela 1.3. Modelos comerciais de veículos elétricos e híbrido-elétricos.  

Tipo Veículo 
Característica(s) do(s) motor(es) no 

veículo 

Veículo 

híbrido- 

elétrico 

(VHE) 

Honda Insight Brushless CC, 9,7 kW @ 1500 RPM 

Ford Fusion Hybrid MSIP, 79 kW @ 6500 RPM 

Toyota Prius 
MSIP 1, 30 kW @ 1800 RPM 

MSIP 2, 50 kW @ 1200 RPM 

GM Volt  
MSIP 1 (motor) 111 kW 

MSIP 2 (motor/gerador) 55kW  

Hyundai Sonata MSIP, 30 kW 

Veículo 

elétrico 

(VE)  

Mistubishi iMiEV MSIP, 47 kW 

Renault Fluence  MSIP, 7 kW 

BMW Active MSIP, 125 kW 

Ford Focus BEV MSIP, 107 kW 

Tesla Roadstar  Motor de indução, 215 kW 
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1.3. FPGA na Fabricação de VEs e VHEs 

Os VEs e VHEs requerem o controle simultâneo de mais de um motor: motor de 

propulsão, motor de arranque, etc. Ademais, devem-se controlar outros sistemas como o 

controle de consumo de combustível, sistema de frenagem, sistema de baterias, entre 

outros. No caso do controle de motores, procuram-se maiores taxas de aquisição de 

dados, maiores frequências de chaveamento, e melhores algoritmos de controle. Tudo 

isto exige o uso de processadores digitais com maior capacidade de cálculo. A Figura 

1.2 mostra os diferentes sistemas que devem ser controlados em um VE. Anteriormente, 

cada algoritmo era executado por um controlador digital diferente. 

Neste sentido, o FPGA está ganhando aceitação no projeto de controladores de 

velocidade de motores elétricos pela sua velocidade de processamento, processamento 

paralelo, flexibilidade e pela existência de ferramentas que simplificam a programação e 

verificação do FPGA [14], [27], [28]. Entre os benefícios de utilizar um FPGA na 

fabricação de VEs e VHEs, têm-se: 

 

 Simplificação da arquitetura de controle: A capacidade de processamento 

paralelo do FPGA permite executar simultaneamente muitos algoritmos de 

controle e processamento de dados. Por exemplo, todos os algoritmos 

indicados na Figura 1.2 podem ser implementados utilizando um único 

FPGA. Tal simplificação é muito difícil de conseguir com um processador 

serial como um DSP ou micro controlador.  

 Velocidade de processamento. O FPGA possui uma velocidade de 

processamento maior que micro controladores e DSPs. Este fato permite o 

uso de malhas de controle mais rápidas e de maior complexidade matemática. 

 Uso de conversores de potência de alta frequência. A alta velocidade de 

processamento também permite o uso de conversores de potência (inversores 

e conversores CC-CC) com altas frequências de chaveamento, já que os 

estados de comutação dos transistores de potência podem ser calculados com 

maior velocidade. Ademais, uma frequência de chaveamento maior permite o 

uso de componentes reativos menores e mais económicos. 
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Figura 1.2. Principais sistemas de um veículo elétrico. 

 

A Figura 1.3 mostra uma comparação do sistema de controle para uma 

arquitetura típica de um EV que usa um conversor CC-CC, um motor e um gerador 

trifásico [29]. Convencionalmente, cada um destes elementos é controlado por uma 

unidade de controle independente, enquanto o FPGA permite executar paralelamente 

muitas funções de controle no mesmo dispositivo. Isto reduz o número de 

controladores, e interfaces de hardware. Adicionalmente, é possível executar facilmente 

simulações em software e emulações para verificar o bom funcionamento do 

controlador. 

Outro fator importante a considerar na escolha de processadores digitais para 

VEs e VEHs é a tendência de adicionar sistemas de segurança inteligentes nos veículos 

[29], [30]: frenagem eletrônica automática, câmeras de vídeo com processamento de 

imagens para a detecção de pedestres e obstáculos, entre outros. Estes sistemas 

envolvem uma grande quantidade de operações matemáticas, cujos resultados devem 

ser disponibilizados em tempo real. O FPGA constitui uma plataforma ótima para a 

execução dos algoritmos necessários para tais sistemas adicionais. 
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Figura 1.3. Estrutura de controle de um VE utilizando um FPGA.  

 

1.4. Motivações do Estudo 

O MSIP geralmente é aplicado em três tipos de acionamentos [31]: 

 

 Operação com velocidade constante, onde a velocidade é mantida fixa sem 

aplicação de conversores eletrônicos e malha de realimentação; 

 Em servomecanismos, onde a velocidade ou posição são parâmetros de 

realimentação para o controle com alta precisão. Neste caso, o tempo de 

resposta e erro em regime permanente são parâmetros extremadamente 

importantes; 
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 Acionamentos com velocidade variável. Também existe uma malha de 

realimentação. Porém, o objetivo é a operação do motor em diferentes 

velocidades, de modo que uma alta precisão não é necessária. 

 

Existe um grande interesse na pesquisa e desenvolvimento de sistemas de 

acionamento de MSIP, principalmente aplicado para VEs e VHEs.  Atualmente, a 

indústria e o setor automobilístico procuram motores de maior eficiência, econômicos e 

robustos. Adicionalmente, os acionamentos devem apresentar um bom compromisso 

entre precisão, robustez e custo. 

É bem conhecido que um hardware é mais robusto quando ele possui um menor 

número de componentes para efetuar o mesmo trabalho. A probabilidade de falhas, o 

consumo de energia elétrica e o custo de fabricação são reduzidos. Como foi 

mencionado anteriormente, na indústria de VEs e VHEs é necessário que cada 

componente seja robusto e econômico.  

Sendo que os VEs e VHEs possuem muitos sistemas de potência e de 

processamento de dados (exemplo: navegação, segurança, etc.) que devem ser 

controlados em paralelo, a opção mais econômica e robusta consiste em implementar 

todos os algoritmos de controle em um único dispositivo central. Nesse sentido, o 

FPGA é uma solução adequada para atingir tal objetivo.  

Foi mostrado que o MSIP é um dos motores mais utilizados na fabricação de 

VEs e VHEs. Como o MSIP é uma máquina trifásica não linear, geralmente técnicas de 

controle vetorial são utilizadas para controlar a posição, velocidade e torque do motor.  

Esta técnica precisa do monitoramento contínuo de duas correntes estatóricas do motor. 

Para isso são necessários dois conversores analógico/digitais (conversores A/D).   

Adicionalmente, a posição angular do eixo do motor deve ser conhecida para 

aplicar as técnicas de controle vetorial. Entre os diferentes sensores de posição angular 

disponíveis no mercado, o resolver é o mais utilizado na fabricação de VEs e VHEs (ver 

Anexo 1), porque este sensor possui maior exatidão e robustez que outros sensores 

como os encoders. O resolver recebe uma excitação senoidal de alta frequência. Suas 

saídas são dois sinais analógicos modulados em amplitude com o seno e o cosseno da 

posição angular. Convencionalmente, um hardware chamado conversor resolver a 

digital é usado para estimar a posição angular do motor a partir das saídas do resolver. 
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Não obstante, o uso de um conversor resolver a digital incrementa o custo e 

diminui a robustez do sistema de controle. Portanto, é desejável uma solução na qual o 

mesmo processador digital (o FPGA neste caso) estime a posição angular a partir dos 

sinais do sensor resolver. Portanto outros dois conversores A/D serão necessários para 

controlar o MSIP.  

Geralmente, os FPGAs não possuem conversores A/D integrados. Portanto, 

circuitos conversores externos devem ser integrados para efetuar aquisição de sinais 

analógicos. Quanto maior é o número de conversores, mais complexo e menos robusto 

torna-se o controlador. 

Contudo, é também desejável contar com um sistema de estimação de posição 

angular, caso o sensor resolver fique danificado. Deste modo, o veiculo poderá seguir 

funcionando até que seja reparado. 

Deve-se observar que o motor dos VEs e VEHs deve funcionar em diferentes 

pontos de operação (diferentes velocidades e torques). Este objetivo é difícil de atingir 

porque o MSIP é um sistema trifásico não linear. O controle vetorial do MSIP é ainda 

um tema atual de pesquisa.  

As redes neurais artificiais (RNA) possuem uma estrutura que permite o 

processamento paralelo de informação, através dos neurônios artificiais em cada 

camada (ver Anexo 2). Portanto, a implementação de RNAs em FPGAs é altamente 

pesquisada na atualidade. No controle de máquinas elétricas, o FPGA permite o 

desenvolvimento de controladores e observadores adaptativos, estimadores de torque, 

técnicas de modulação por vetores espaciais entre outros algoritmos, os quais podem ser 

executados mais rápido que em microcontroladores ou DSPs. 

Não obstante, o projeto de uma RNA em FGPA apresenta os seguintes desafios: 

 

 Definir a topologia de RNA a utilizar: número de neurônios, camadas e 

funções de ativação; 

 Devem-se procurar melhores metodologias para o cálculo das funções de 

ativação dos neurônios artificiais em FPGA, utilizando a menor quantidade de 

operações matemáticas possíveis; 

 Otimizar o tamanho da RNA para ser implementável em FPGA de baixo 

custo. 
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1.5. Objetivo da Tese  

O projeto de Tese de Doutorado tem como objetivo a implementação em FPGA 

de um controlador adaptativo de velocidade para um motor síncrono de ímã permanente 

(MSIP), baseado em redes neurais artificiais (RNA). As saídas da RNA serão os pulsos 

de chaveamento de um inversor trifásico de dois níveis que alimenta o MSIP.  

O sistema de controle pode rastrear satisfatoriamente a referência de velocidade. 

Adicionalmente, a topologia de controle deve permitir um processamento paralelo dos 

dados, para aproveitar as características de processamento da RNA. A arquitetura da 

RNA será otimizada para poder ser implementada com a menor quantidade de 

operações matemáticas possíveis, o que é vantajoso no momento de implementar o 

sistema de controle em um FPGA. 

Os objetivos específicos da Tese de Doutorado são os seguintes: 

 

 Desenvolver um controlador robusto para controlar o MSIP em diferentes 

pontos de operação. Para isso, será utilizada a técnica Takagi-Sugeno Fuzzy, a 

qual fornecerá os dados necessários para projetar um sistema de controle 

baseado em RNA; 

 Reduzir o número de conversores A/D necessário para o controle vetorial do 

MSIP. Para atingir tal objetivo, será empregada a técnica de multiplexação no 

domínio da frequência (MDF); 

 Implementar um algoritmo para estimar a velocidade do motor utilizando o 

sensor resolver. 

 Implementar um estimador de velocidade do MSIP. Será utilizada uma 

modificação do observador de Luenberger. O estimador possui a função de 

ser um sistema de respaldo caso o sensor resolver não funcione por algum 

acidente.  

 

1.6. Contribuições da Tese  

Na sequência, serão descritas as vantagens das inovações propostas nesta Tese 

de Doutorado: O uso da multiplexação no domínio da frequência (MDF), o uso da 

técnica Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF) no projeto de controladores e da modificação do 

observador de Luenberger. 
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1.6.1. Vantagens da MDF no Controle Vetorial de Motores 

No mercado, existem muitos conversores A/D com multiplexadores analógicos. 

Esta configuração, descrita na Figura 1.4, permite a conversão de vários sinais 

analógicos usando um mesmo conversor. Neste caso, a técnica de multiplexação é 

chamada multiplexação no domínio do tempo (MDT) porque cada sinal é enviado ao 

conversor em diferentes instantes de tempo. 

Nesta Tese de Doutorado, propõe-se o uso da multiplexação no domínio da 

frequência (MDF) para reduzir o número de conversores A/D no controle vetorial do 

MSIP. No capítulo 4 será explicada a fundamentação teórica e a aplicação da 

multiplexação com mais detalhe. A técnica MDF indica que dois sinais com larguras de 

bandas não superpostas podem ser agrupadas e enviadas ao receptor. Nesse caso, os 

sinais podem ser multiplexados utilizando um simples somador.  

A aplicação da MDF no controle do MSIP oferece as seguintes vantagens [32], 

[33]: 

 

 A multiplexação reduz o número de conversores A/D e os circuitos de 

condicionamento na entrada dos conversores. Adicionalmente, o somador 

analógico usado na multiplexação no domínio da frequência é muito mais 

simples de fabricar que o multiplexador analógico utilizado na multiplexação 

no domínio do tempo. 

 A multiplexação no domínio do tempo divide a taxa de conversão do 

conversor A/D entre os canais, porque um canal de entrada deve esperar o 

atendimento dos demais canais antes de ser atendido novamente. Em 

consequência, a taxa de conversão real para cada sinal analógico (fcanal_MDT) é 

a taxa de conversão do conversor A/D (fADC) dividida pelo número de canais 

do multiplexador: 

 
canaisdenumero

_

ADC

MDTcanal

f
f   (1.1) 

Por outro lado, todos os sinais multiplexados em frequência são convertidos 

simultaneamente. Portanto, a taxa de conversão de cada sinal usando MDF  

(fcanal_MDF) é igual à taxa de conversão do conversor A/D: 
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ADCMDFcanal ff _

 (1.2) 

Desta forma, considerando um mesmo conversor A/D, os dados são 

amostrados mais rapidamente usando MDF que MDT. 

 
MDFcanalMDTcanal ff __   (1.3) 

 Quando a MDT é usada na conversão das saídas do sensor de posição 

resolver, é necessário aplicar um algoritmo de compensação, porque os 

valores obtidos correspondem a diferentes instantes de tempo (ver Figura 

1.4). Por outro lado, os sinais mutiplexados em frequência são amostrados 

simultaneamente. Portanto, os valores obtidos dos sinais usando MDF 

correspondem aos mesmos instantes de tempo. 

 A principal vantagem do uso de MDF no controle do MSIP é a redução de 

custos e o incremento da robustez do sistema. O custo dos conversores A/D 

depende de características com a taxa de amostragem, resolução, tempo de 

conversão, relação sinal/ruído, linearidade, entre outros. Dependendo da 

aplicação, o custo destes conversores pode ser alto. Adicionalmente, os 

circuitos de condicionamento também podem ser caros se a conversão exigir 

alta precisão e robustez, pelo uso de resistências de precisão, amplificadores 

operacionais com alta rejeição de ruído em modo comum e diferencial, etc. 

Quanto menor for o número de componentes de um circuito, o custo é 

reduzido e diminui a probabilidade de falhas. A robustez é um fator 

fundamental no desenvolvimento de circuitos para VEs e VEHs, 

principalmente porque os motores elétricos de potência produzem uma forte 

interferência eletromagnética (IEM).  

 Adicionalmente, a técnica de demultiplexação (recuperar os sinais originais a 

partir dos sinais multiplexados) proposta nesta Tese de Doutorado permite 

calcular a velocidade angular do motor, o seno e o cosseno do ângulo elétrico 

(necessários para efetuar a transformada de Park) sem usar funções 

trigonométricas. Isto é uma vantagem considerando que o cálculo de funções 

trigonométricas em um FPGA é difícil de efetuar.  
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Figura 1.4. Conversor A/D com multiplexador no tempo. 

 

1.6.2. Vantagens do Controle baseado em Sistemas Takagi-Sugeno Fuzzy 

Os controladores PID possuem um baixo desempenho quando usados no 

controle de sistemas não lineares como o MSIP, cuja dinâmica depende do ponto de 

operação. É necessário o desenvolvimento de sistemas de controle robusto para 

diferentes pontos de operação. 

A técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF) é uma técnica poderosa na 

análise e controle de sistemas não lineares. A técnica TSF modela um sistema não linear 

como uma combinação de modelos lineares locais dentro de uma faixa de operação (e 

não perto de um ponto de operação). Assim, é possível aplicar diferentes técnicas de 

controle linear nos modelos locais. Adicionalmente, a presente Tese combina a técnica 

TSF com os controladores de modelagem interna (CMI) para projetar controladores 

robustos com um erro  em regime permanente desprezível. 

No capítulo 2 é explicado que o controle vetorial convencional do MSIP precisa 

de três malhas de controle: uma malha de velocidade e duas malhas que controlam as 

correntes nos eixos d e q do MSIP. A malha de velocidade fornece a referência da 

malha de corrente no eixo q, tal como ilustrado na Figura 1.5. Esta configuração não 

pode ser implementada diretamente através de RNAs.  

Entretanto, o uso da técnica Takagi-Sugeno Fuzzy permite reduzir o número de 

malhas de três a dois: uma de velocidade e outra da corrente no eixo d. Adicionalmente, 

as leis de controle (as tensões nos eixos d e q) possuem a seguinte estrutura: 
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a qual é equivalente a um neurônio artificial com função de ativação linear (ver anexo 

2). Portanto, os controladores propostos podem ser implementados usando RNAs. 

 

 

Figura 1.5. Malhas de controle usadas convencionais no controle do MSIP. 

 

1.7. Comentários Finais e Sumário 

O presente capítulo mostrou diferentes tecnologias para a fabricação de 

acionamentos de velocidade variável, com especial ênfase nos VEs e VHEs. O MSIP foi 

escolhido pela sua eficiência energética e simplicidade de modelagem em relação ao 

motor de indução. Os objetivos e inovações propostas da Tese de Doutorado foram 

definidos.  

A presente Tese de Doutorado está organizada da seguinte maneira. O capítulo 2  

descreve conceitos básicos sobre a modelagem e o controle do MSIP. A técnica de 

controle proposto, baseada na modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy, nos controladores de 

modelagem interna e nas desigualdades lineares matriciais (Linear Matrix Inequalites   

LMI em Inglês), é explicada no capítulo 3. O capítulo 4 explica a aplicação da 

multiplexação no domínio da frequência (MDF) no controle vetorial do MSIP. O 

capítulo 5 descreve o controlador proposto e o estimador de velocidade baseado na 

modificação do observador de Luenberger. Os resultados de simulação e experimentais 

são mostrados no capítulo 6. Finalmente, são apresentadas as conclusões e sugestões de 

trabalhos futuros.  
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CAPÍTULO 2.  MOTOR SÍNCRONO DE ÍMÃ PERMANENTE 

 

2.1. Introdução 

Tradicionalmente, a máquina síncrona era quase exclusivamente aplicada em 

sistemas de potência, como geradores ou como compensadores síncronos para controle 

de fluxo de potência reativa de um sistema elétrico. Controlando a excitação de campo, 

o motor pode operar sub ou sobre excitado. Desta maneira, é possível absorver corrente 

atrasada ou adiantada em relação à tensão de alimentação. 

O motor de corrente contínua (CC) eram os mais utilizados no desenvolvimento 

de servomecanismos de posição ou velocidade, devido a seu desempenho e controle 

simples. Não obstante, o uso de motores CC possuem desvantagens: a necessidade de 

manutenção constante (pelas escovas e comutadores), alta relação de volume por 

unidade de potência, e custos.  

Com o desenvolvimento da eletrônica de potência e das técnicas de controle 

vetorial, foi possível a utilização de motores de corrente alternada (CA) na fabricação de 

servomecanismos com desempenho semelhante ao obtido com os motores CC. 

Adicionalmente, o avanço tecnológico dos processadores digitais (micro controladores, 

DSPs, etc.) permitiu o desenvolvimento de técnicas de controle e estimação com 

respostas dinâmicas excelentes.  

O motor síncrono de ímã permanente (MSIP) é similar aos motores síncronos 

(deve ter sua frequência de excitação sincronizada com sua velocidade mecânica), 

exceto pelo fato de não existir o enrolamento de campo no rotor. O campo magnético é 

gerado através de um conjunto de ímãs permanentes montado na superfície do rotor ou 

acoplado internamente no rotor. Esta estrutura permite contar com um fluxo constante. 

Adicionalmente, como não há bobinas de campo, não existem perdas no cobre do rotor 

e, portanto, sua eficiência é maior. As demais perdas devem-se principalmente ao 

enrolamento do estator. O conjugado do MSIP é composto por duas componentes: a 

interação da força magnetomotriz (produzida pelas correntes nos enrolamentos 

estatóricos), e pelas propriedades eletromagnéticas do rotor (principalmente pelo fluxo 

magnético dos ímãs). 
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Em alguns casos, o MSIP possui enrolamentos auxiliares que facilitam o 

arranque do motor, já que o motor parte como um motor de indução, até atingir uma 

velocidade próxima à velocidade síncrona. Depois, o MSIP é colocado em sincronismo 

pela ação dos torques de relutância e eletromagnético. Entretanto, os enrolamentos 

auxiliares diminuem a eficiência, a densidade de potência, a relação torque/inércia e a 

resposta dinâmica do MSIP. Por tal motivo, o MSIP sem enrolamentos auxiliares é o 

mais utilizado em acionamentos de velocidade variável. Porém, esta topologia 

incrementa a complexidade do controle. O uso da eletrônica de potência e técnicas de 

controle é necessário para a partida do MSIP e para gerar torque útil em regime 

permanente.  

O MSIP, teoricamente, pode ser construído com qualquer número de par de 

polos. Aumentando-se o número de polos, aumenta-se o conjugado para o mesmo nível 

de corrente. Não obstante, devido ao espaço necessário entre os ímãs o conjugado atinge 

um limite. 

 

2.1. Classificação 

O MSIP pode ser classificado quanto à forma da força contra eletromotriz (CFEM) 

e de acordo com o posicionamento dos ímãs no rotor [31]. 

 

2.1.1. Pela Forma da FEM  

Quanto à forma de onda da CFEM, o MSIP pode ter CFEM trapezoidal (chamado 

também como motor CC sem escovas ou brushless), e  CFEM senoidal. 

O MSIP com CFEM trapezoidal é construído geralmente com enrolamentos 

concentrados nas ranhuras do estator. As bobinas de uma fase são colocadas em posição 

diametralmente oposta e ligadas em série formando uma fase da armadura. Deste modo, 

a bobina tem passo polar pleno. Também são utilizados ímãs na superfície do rotor com 

arco polar próximo de 180° elétricos, o que proporciona uma distribuição da densidade 

de fluxo magnético praticamente constante no entreferro. Este tipo de motor síncrono  

apresenta baixa constante de tempo na resposta da variação do conjugado com a 

corrente de armadura. Não obstante, a maior desvantagem deste motor é a produção de 

torque com ondulação, devido à interação dos ímãs com as ranhuras do estator. A 

Figura 2.1 mostra a forma de onda da FEM para este tipo de motor. 
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Por outro lado, o MSIP de CFEM senoidal é constituído por um estator com núcleo 

de aço laminado e ranhuras uniformes. Deste modo, os enrolamentos das fases são 

distribuídos uniformemente de forma semelhante às máquinas de indução. Geralmente, 

o número de ranhuras por polo e por fase é maior que dois. A indutância de 

acoplamento varia senoidalmente com a posição do rotor. O estator desta máquina é 

alimentado com tensões e correntes senoidais. Nos sistemas de acionamento utilizados 

atualmente, um inversor trifásico é utilizado para alimentar o motor. A Figura 2.2 

mostra a forma de onda da CFEM do MSIP senoidal. 

 

 

Figura 2.1.CFEM do MSIP trapezoidal. 

 

 

Figura 2.2. CFEM do MSIP senoidal. 
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2.1.2.  Pela Distribuição dos Ímãs no Rotor 

Pela locação dos ímãs no rotor, o MSIP pode ser de polos salientes ou de polos não 

salientes.  

Os ímãs no MSIP de polos não salientes estão distribuídos na superfície do rotor. O 

rotor é de aço, que pode ser sólido ou fabricado utilizando lâminas de metal. Sendo que 

a permeabilidade dos ímãs permanentes é próxima à unidade, e como os ímãs estão 

montados na superfície, o entreferro é uniforme e grande. Isso faz que as indutâncias 

nos eixos diretos e de quadratura sejam iguais. Ademais, este tipo de MSIP possui uma 

reação da armadura menor em comparação aos MSIP de polos salientes. 

Por outro lado, o MSIP de polos salientes, possui seus ímãs no interior do rotor. 

Esta estrutura permite a este tipo de motor ser mais robusto e operar a maiores 

velocidades que o MSIP de polos não salientes. Ademais, o entreferro no eixo direto é 

maior que no eixo de quadratura. Isso faz à indutância no eixo direto maior e que a 

reação de armadura seja um fator importante no comportamento do motor.  

A Figura 2.3 mostra diferentes topologias de montagem dos ímãs no MSIP: 

Configuração clássica (a), ímãs montados na superfície (b), ímãs implantados (c), ímãs 

montados no interior (d), ímãs enterrados e simetricamente distribuídos (e), ímãs 

enterrados e assimetricamente distribuídos (f). 

 

2.2. Modelagem do MSIP 

Na presente modelagem do MSIP, desconsidera-se efeitos de temperatura no 

cobre, perdas no ferro, e efeitos de saturação magnética. Inicialmente, considera-se um 

motor síncrono como rotor bobinado como amostrado na Figura 2.4. O eixo d está 

alinhado com a orientação do fluxo magnético do rotor, enquanto que o eixo q encontra-

se em quadratura com o eixo d.  

As equações (2.1) e (2.2) descrevem o modelo trifásico do MSIP [31]. 
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Figura 2.3. Topologias de montagem dos ímãs permanentes no MSIP. 

 

 
Figura 2.4. Motor síncrono com rotor bobinado. 

 

O fluxo concatenado nas três fases é dado pela equação (2.3): 
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sendo Lxx e Lxy (x, y = a, b, c, F) as indutâncias próprias e mútuas, respectivamente. Tais 

indutâncias dependem do ângulo elétrico qe entre o estator e o rotor. Não obstante, 

podem-se desconsiderar os termos superiores ao de 2ª ordem da série de Fourier. Nesse 

caso, as indutâncias próprias e mútuas podem ser aproximadas da seguinte maneira: 
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sendo Ll, L0, L2 e MF a indutância de dispersão, a indutância devida à componente média 

do fluxo no entreferro, a amplitude da variação de indutância devida ao fluxo 

dependente da posição do rotor, e a indutância mutua entre o estator e o campo do rotor, 

respectivamente. Como Ll e L0 são independentes da posição angular do rotor, podem 

ser agrupadas da seguinte maneira: 

 0LLL ls   (2.7) 

 As indutâncias do rotor não dependem da posição angular do rotor. Portanto: 

 
pFlFFF LLL   (2.8) 

sendo LlF e LpF a indutância de dispersão e a indutância relacionada com o percurso do 

fluxo principal de fluxo, respectivamente. No caso do MSIP com força eletromotriz 

senoidal, o rotor não possui enrolamentos. Portanto, vf e if não existem.  

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 (2.9) mostra a matriz de transformação de Park. 
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sendo  o ângulo do sistema de referência dq. Geralmente, usa-se o ângulo elétrico do 

MSIP (qe), o qual é igual à posição angular (q) multiplicada pelo número de pares de 

polos (n): 

 qq ne   (2.10) 

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]. 

Ademais, pode-se observar que a componente f0 é sempre zero no caso de sistemas 

trifásicos balanceados e com neutro isolado.  

Aplicando a transformada de Park as equações do MSIP desenvolvidas 

anteriormente, tem-se: 

 qqm

d

ddd iLn
dt

di
Lriv w  (2.11) 

 
mddm

q

qqq niLn
dt

di
Lriv ww   (2.12) 

 mne w  (2.13) 

   ddd iL  (2.14) 

 qqq iL  (2.15) 

sendo: 

 

 vd, vq : tensões estatóricas nos eixos d e q;  

 id, iq  : correntes estatóricas nos eixos d e q; 

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

 d, q : fluxos magnéticos enlaçados nos eixos d e q; 

 b   : coeficiente de atrito do rotor; 

 e   : força contra eletromotriz; 

 n   : número de pares de polos; 
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 r   : resistência nos enrolamentos do estator.

   : fluxo magnético dos ímãs;

 q   : posição angular do eixo do rotor;

 w m  : velocidade angular. 

 

As equações (2.11) e (2.12) definem dois circuitos d e q, semelhantes aos 

circuitos de campo e armadura do motor CC. Tais circuitos são mostrados na Figura 2.5. 

As equações (2.16) e (2.17) mostram a relação entre as indutâncias Ld, Lq com as 

indutâncias do modelo trifásico do MSIP: 

 )(5.1 20 LLLL ld   (2.16) 

 
)(5.1 20 LLLL lq   (2.17) 

O torque eletromecânico (tem) pode ser calculado do seguinte modo: 

  
qdqdqem iiLLint )(5.1    (2.18) 

No caso do MSIP com polos não salientes (Ld = Lq): 

 qem int 5.1  (2.19) 

As equações mecânicas do MSIP são as seguintes: 

 m

m

rLem b
dt

d
jtt w

w
  (2.20) 

 

 

Figura 2.5. Circuitos d e q no MSIP.  
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dt

dq
w   (2.21) 

Sendo tL o torque de carga, jr a inércia do rotor, e b o coeficiente de atrito. 

 

2.3. Controle Vetorial do MSIP 

O controle vetorial é baseado na representação de vetores, correntes e fluxos 

como vetores espaciais definidos em sistemas de referência tanto estacionários como 

girantes. A equação (2.22) mostra como representar variáveis trifásicas através do vetor 

espacial f = [f  f]
T
 definido no sistema de referência ilustrado na Figura 2.6. 
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A representação do vetor F no sistema de referência dq pode ser feita através 

da seguinte operação: 
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 (2.23) 

sendo que Fdq é o vetor que representa as grandezas trifásicas no sistema de referência 

dq., enquanto que qe = nq é o ângulo elétrico do MSIP. 

 

 
Figura 2.6. Sistemas de referência  e dq.  
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A transformação inversa também é possível, considerando que as grandezas 

trifásicas são balanceadas: 
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 (2.25) 

 0 cba fff  (2.26) 

As equações (2.14) e (2.19) indicam que o fluxo e o torque dependem das 

correntes id e iq. No caso do MSIP de polos não salientes, o torque eletromecânico 

depende somente de iq. Portanto, ajustando adequadamente iq  podem-se controlar o 

torque, a velocidade e a posição angular do MSIP.  

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

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

fazer com que a corrente id seja zero. 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. 

A Figura 2.7 mostra o esquema de um controle convencional para o MSIP. 

Podem-se observar três malhas fechadas de controle: uma malha de velocidade e duas 

malhas que controlam as correntes id e iq. A malha de velocidade estima a corrente iq de 

referencia para atingir a velocidade desejada. A referência da corrente no eixo d é 

mantida em zero. As malhas de correntes calculam as referências das tensões vd e vq. As 

referências das tensões por fase podem ser calculadas através das equações (2.24), 

(2.25) e (2.26). Uma técnica de modulação como a modulação por vetores espaciais 

(SVPWM) pode ser utilizada para controlar o chaveamento do inversor. 

Convencionalmente, um regulador PID é usado em cada malha de controle, pela 

sua estrutura e técnicas de sintonização simples. Não obstante, este tipo de reguladores 

possui um baixo desempenho no controle de sistemas não lineares como o MSIP, 

porque a dinâmica destes sistemas muda com o ponto de operação, a carga muda com o 

tempo, e os parâmetros do motor também mudam (por desgaste mecânico, temperatura 

ambiental, aquecimento dos enrolamentos, desmagnetização dos ímãs, etc.). 
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Diferentes técnicas foram desenvolvidas para melhorar o desempenho do MSIP. 

Conforme discutido em [34], tais técnicas podem ser usadas em duas maneiras: 

 

 Como um sistema supervisor que fornece parâmetros adequados ao 

controlador, como por exemplo, os ganhos de um regulador PID. Podem estar 

baseados em algum critério de otimização robusto [35], [36], redes neurais 

[37], lógica difusa [38], ou algoritmos genéticos [39], [40]. 

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

[41]–[43], baseados em redes neurais [44]–[46], lógica difusa [47], [48], 

sistemas híbridos como os neuro-difusos [49], [50], aplicação de 

desigualdades lineares matriciais (Linear Matriz Inequalities – LMI em 

Inglês) com sistemas Fuzzy [51]–[53], entre outros. 

 

Diferentes algoritmos de controle para MSIP foram implementados em FPGA. 

Controladores PID no controle vetorial são descritos em [54], [55]. Um controlador 

baseado em redes neurais artificiais é descrito em [56]. Kung e Tsai [57] 

implementaram um controlador difuso. Os controladores antes descritos estão focados 

na otimização do hardware utilizado, porque os algoritmos de inteligência artificial 

requerem um alto número de operações matemáticas de números reais, o que demanda 

muitos recursos do FPGA [58]. 

 

 
Figura 2.7. Controle convencional em malha fechada de um MSIP. 
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2.4. Estimador de Luenberger 

Em determinadas aplicações, o uso de sensores de posição ou velocidade 

dificulta a utilização do MSIP em sistemas que requeiram maior robustez, 

confiabilidade e custo reduzido. Por isso, técnicas de controle do MSIP sem uso de 

sensores de posição (sensorless) foram propostas na literatura. O desenvolvimento 

destas técnicas procura atingir pelo menos um dos seguintes objetivos: 

 

 Um melhor desempenho dinâmico e pequeno erro de estimação em regime 

permanente. 

 Facilidade da implementação, de modo a permitir o uso em sistemas de baixo 

custo. 

 

O estimador de velocidade proposto na presente Tese de Doutorado baseia-se no 

observador de Luenberger convencionalmente usado no controle do MSIP. Por tal 

motivo, este observador será explicado nesta seção. Outras técnicas de estimação de 

velocidade são descritas no Anexo 3. 

O observador de Luenberger permite estimar o vetor de estado a partir do 

conhecimento dos parâmetros da planta e a saída do sistema. Para o sistema linear 

mostrado em (2.27) [59]: 

 
)()()(

)()()(

ttt

ttt

xCy

BuAxx




 (2.27) 

O observador de Luenberger possui a seguinte estrutura: 

  )()()()()( ttttt estestest yyLBuAxx   (2.28) 

sendo xest(t) o vetor de estado estimado, L é o ganho do estimador, enquanto que yest(t) = 

Cxest(t) é a saída estimada e y(t) = Cx(t). Portanto: 

 
 

 )()()()(

)()()()()(

tttt

ttttt
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estestest

xxLCBuAx

CxCxLBuAxx




 (2.29) 

Subtraindo (2.29) de (2.27), tem-se: 

    )()()()()()( tttttt estestest xxLCxxAxx    (2.30) 
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Portanto: 

 
  )(

)()()(

t

ttt

zLCA

LCzAzz




 (2.31) 

sendo z(t) o vetor de erro de estimação. Selecionando adequadamente a matriz de ganho 

L, para garantir a estabilidade assintótica de (2.31), o vetor z(t) tende a zero. Portanto, o 

vetor de estado estimado é uma boa aproximação do vetor de estado real. A estrutura do 

observador de Luenberger é mostrada na Figura 2.8. 

Em [59] propõe-se um observador de Luenberger para estimar o ângulo elétrico 

e a velocidade mecânica do MSIP, baseado na estimação da força eletromotriz. O 

modelo do MSIP de polos não salientes no sistema de referência estacionário é descrito 

pelas equações (2.32) e (2.33): 
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  (2.33) 

sendo eα(t) e eβ(t) a forças contra-eletromotrizes nos eixos α e β: 

 )cos()()( qw ntnte   (2.34) 

 )sen()()( qw ntnte   (2.35) 

No observador proposto em [59], considera-se que a derivada das forças contra-

eletromotrizes é zero: 

 
   

0 ,0 
dt

tde

dt

tde   (2.36) 

A modelagem em espaço de estados do sistema a ser observado é obtida através 

de (2.74), (2.75), (2.76), (2.77) e (2.78):
 

 

 
Figura 2.8. Observador de Luenberger. 
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 (2.37) 

O sistema em (2.37) considera as correntes e forças contra-eletromotrizes como 

as variáveis de estado. As saídas deste sistema são as correntes do estator nos eixos αβ, 

as quais são conhecidas por meio dos sensores de corrente. Portanto, podem-se estimar 

eα(t) e eβ(t). A posição angular é calculada utilizando (2.38): 

 )tan(
)cos(

)(sen

)(

)(
q

q

q



 n
n

n

te

te
  (2.38) 

Por outro lado, no controle de velocidade do MSIP, a posição angular muda. 

Portanto, a aproximação efetuada em (2.36) é inadequada para altas velocidades. 

 

2.5. Comentários Finais 

Neste capítulo foram descritos os diferentes modelos de MSIP, a filosofia do 

controle vetorial e as técnicas de estimação de velocidade. Pode-se observar que o MSIP 

e um sistema não linear cujo controle é um tema de pesquisa atual. Adicionalmente, 

procura-se um controle que permita a operação em diferentes pontos de operação. Por 

tal razão, o seguinte capítulo vai descrever os sistemas Takagi-Sugeno Fuzzy que são 

muito utilizados na modelagem e controle de sistemas não lineares.  
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CAPÍTULO 3. SISTEMAS TAKAGI-SUGENO FUZZY  

  

3.1. Introdução 

A transformada de Park simplificou a modelagem do MSIP, definindo variáveis 

desacopladas e indutâncias que não dependem da posição angular. Contudo, o modelo 

dq do MSIP é ainda um sistema não linear. Portanto, sua dinâmica depende do ponto de 

operação. Por outro lado, em aplicações como a fabricação de VEs e VEHs, é 

necessário que o motor possua uma boa resposta dinâmica para diferentes pontos de 

operação.  

Nesta Tese de Doutorado, propõe-se o uso da técnica de modelagem Takagi-

Sugeno Fuzzy (TSF) para projetar a rede neural que vai controlar o MSIP. Esta técnica 

permite modelar um sistema não linear como uma combinação de modelos lineares 

locais [60]. Em muitas aplicações, o projeto de controladores baseados na técnica TSF é 

efetuado através do uso de desigualdades lineares matriciais (Linear Matrix Inequalities 

– LMI em Inglês). Adicionalmente, a técnica TSF será integrada aos controladores de 

modelagem interna (CMI) para obter um sistema de controle robusto e preciso. 

 

3.2. Uso de Modelos Locais para Representar um Sistema Não Linear 

A Figura 3.1 ilustra o conceito da técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy 

(TSF). Considera-se g(x) como a função não linear a modelar. Algumas técnicas de 

controle estão baseadas na linearização de g(x) em um ponto médio de operação (x0). 

Pode-se usar séries de Taylor para efetuar a aproximação: 

 ...
)(

)()()(

0

00 





xxx

xg
xxxgxg  (3.1) 

Porém, esta aproximação não é tão boa quando o ponto de operação é muito 

diferente de x0. 

A técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy pode ser compreendida da 

seguinte maneira. A Figura 3.1 mostra que as funções lineares g1(x) e g2(x) delimitam os 

valores de g(x) em uma faixa específica de operação: 

 ][),()()( 1212 xxxxgxgxg   (3.2) 
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Figura 3.1. Conceito da técnica de modelagem TSF. 

 

Adotando-se g1(x) e g2(x) como modelos lineares locais, e as funções 1(x) e 

2(x) como funções de pertinência, é possível representar g(x) da seguinte maneira: 

 ][),()()()()( 122211 xxxxgxxgxxg    (3.3) 

As funções de pertinência devem obedecer as seguintes regras: 

 ...,1,1)(),(0   ixx ii   (3.4) 

 Na prática, existem diferentes metodologias para obter os modelos locais e as 

funções de pertinência. Na presente Tese é usada a técnica de modelagem exata 

explicada em [61]. 

 

3.3. Modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy 

A seção anterior ilustrou a ideia da técnica de modelagem TSF. Agora, será 

explicada a metodologia para obter o modelo TSF de um sistema não linear. Considera-

se o seguinte sistema não linear: 
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 (3.5) 

sendo x(t)  
n
 o vetor de estados, u(t)  

m
 o vetor de entrada, y(t)  

m
 o vetor de 

saída, enquanto que A(x)  
nn

, B(x)  
nm

 e C(x)  
qn

 são matrizes que podem 

dependem dos estados do sistema.  

g1(x)

g2(x)
g(x)

x
x2x1

2

1

1

x

g(x) = 1(x)g1(x) + 2(x)g2(x)
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 A técnica de modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF) representa a dinâmica 

desta planta por um conjunto de implicações Fuzzy que caracterizam relações locais no 

espaço de estados. Usa-se um conjunto de regras Fuzzy, e cada implicação Fuzzy 

descreve um modelo linear com a seguinte estrutura [62]: 
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 (3.6) 

sendo i =1, ..., r o i-éssimo modelo linear, Ai  
nn

, Bi  
nm

 e Ci  
qn

 são as 

matrizes que definem o modelo local. Assim, cada regra Fuzzy pode ser estabelecida da 

seguinte maneira: 
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O modelo Fuzzy global do sistema é obtido pela combinação Fuzzy destes 

modelos lineares locais. Utilizando a técnica de centro de gravidade para defuzzificar, 

tem-se: 
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 (3.8) 

sendo i a função de pertinência do i-ésimo modelo local (i: 1, ..., r). As funções de 

pertinência possuem as seguintes propriedades: 

 1
1




r

i

i  (3.9) 

 i0  (3.10) 

Através destas propriedades, pode-se verificar que: 

 



r

i

ii t
1

)()( xAxA   (3.11) 

 )()(
1

t
r

i

ii


 uBxB   (3.12) 



35 

 

 



r

i

ii t
1

)()( xCxC   (3.13) 

As funções de pertinência podem ser obtidas de diferentes modos. Nesta Tese de 

Doutorado, será utilizada a técnica de modelagem exata descrita em [61]. Em primeiro 

lugar, devem-se identificar cada termo não constante nas matrizes A(x), B(x) e C(x) do 

modelo original. Se existir h termos não constantes fk (k =1, ..., h), então o modelo 

Takagi-Sugeno Fuzzy da planta terá r = 2
h
 modelos locais.  

 hr 2  (3.14) 

Para cada termo fk, definir seus valores máximos e mínimos esperados: 

 )max(1 kk ff   (3.15) 

 )min(2 kk ff   (3.16) 

Na sequência, definem-se as variáveis k1 e k2: 

 
21

2

1

kk

kk

k
ff

ff




  (3.17) 

 
21

1

2

kk

kk

k
ff

ff




  (3.18) 

Podem-se verificar as seguintes propriedades: 

 21 0,0 kk    (3.19) 
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Combinando (3.21) e (3.23), tem-se: 
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  (3.24) 

Ao substituir cada termo fk pela equação (3.24), pode-se obter uma expressão 

equivalente à equação (3.8). No entanto, tal procedimento é difícil de executar quando o 

número de modelos locais é muito grande.  

Na sequência, será explicada uma técnica para obter as funções de pertinência e 

modelos locais, cujos resultados são equivalentes aos obtidos através da equação (3.24). 

A Figura 3.1 mostra que funções que delimitam superiormente e inferiormente uma 

função não linear podem ser usadas como modelos locais. Esse conceito pode ser usado 

para obter os modelos locais e as funções de transferência. Para uma melhor 

compreensão desta técnica, o seguinte exemplo será desenvolvido. Considera-se o 

seguinte modelo em espaço de estados: 
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 (3.25) 

Pode-se observar que o sistema possui duas não linearidades produzidas pelos 

termos f1 e f2. Definem-se os termos f11, f12, f21 e f22 do seguinte modo: 
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 O segundo passo é o cálculo dos termos 11, 12, 21 e 22 segundo as equações 

(3.17) e (3.18): 
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 (3.27) 

Pode-se observar que 11 + 12 = 21 + 22 = 1, e que todos os termos são 

maiores ou iguais a zero. Aplicando a propriedade descrita na equação (3.24), tem-se: 
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sendo:  
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 (3.30) 

As funções de pertinência descritas na equação (3.30) cumprem as propriedades 

descritas nas equações (3.9) e (3.10).  
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Substituindo as equações (3.28) e (3.29) no modelo descrito na equação (3.25), 

obtêm-se: 
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 (3.34) 

Por outro lado, como a matriz de saída C = [1 0] do modelo é constante, e 

aplicando a equação (3.9), pode-se demonstrar a seguinte equação: 
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O modelo Takagi-Sugeno Fuzzy do sistema descrito em (3.25) é obtido a partir 

das equações (3.33), (3.34) e (3.35): 
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 (3.36) 

sendo 
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  014321  CCCC  (3.39) 

As funções de pertinência do modelo são descritas na equação (3.30). Os 

modelos locais podem ser definidos da seguinte maneira: 
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Modelo local 1: 
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 (3.40) 

Modelo local 2: 
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Modelo local 3: 
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Modelo local 4: 
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As equações (3.40), (3.41), (3.42) e (3.43) mostram que existe uma relação entre 

os índices das variáveis fkm (m =1, 2) que substituem os termos fk e os índices das 

funções km que conformam a função de pertinência de cada modelo local (tais índices 

foram ressaltados nessas equações). A mesma relação é obtida para modelos Takagi-

Sugeno Fuzzy com um maior número de não linearidades [59].  

Considerando este fato, os modelos locais e as funções de transferência podem 

ser obtidos através dos seguintes passos:  

 

Passo 1: Representar o sistema não linear no espaço de estados, tal como mostrado na 

equação (3.5).  

Passo 2: Identificar cada termo não constante (fk) nas matrizes A(x), B(x) e C(x) do 

modelo em espaço de estados. Definir h como o número destes termos (k = 1, 

..., h).  

Passo 3: Usar o valor de h e a equação (3.14) para calcular o número de modelos 

locais necessários. 

Passo 4:  Definir as variáveis fk1 e fk2, (k = 1, ..., h) segundo as equações (3.15) e (3.16). 

Passo 5:  Definir as variáveis k1 e k2 (k = 1, ..., h) segundo as equações (3.17) e 

(3.18). 
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Passo 6:  Os modelos locais são todos os diferentes modelos em espaço de estado que 

podem ser obtidos ao substituir todos os termos fk pelos seus valores extremos 

( fk1 e fk2). A equação (3.14) indica o número de modelos locais.  

Passo 7: Se o i-ésimo modelo local é conformado pelos valores fka, fkb, ..., fkz. (a, b, ..., 

z = 1, 2), então a função de pertinência deste modelo local é i = ka  kb  

...  kz. 

Os passos 6 e 7 podem ser compreendidos observando as equações (3.40), 

(3.41), (3.42) e (3.43). 

  

3.3. Teorema de Estabilidade de Lyapunov 

Com a finalidade de descrever a técnica de desigualdades lineares matriciais, 

deve-se incialmente explicar o conceito de estabilidade no sentido de Lyapunov. Para a 

região no espaço Euclidiano  e para o vetor de estado x(t)  , as seguintes funções 

são descritas [63]: 

 

 Função positiva definida: Uma função escalar V(x) é positiva definida em  

se V(x) > 0 para vetores de estado não nulos e V(0) = 0. 

 Função positiva semidefinida: Uma função escalar V(x) é positiva 

semidefinida se é definida positiva, com exceção para x = 0 e outros vetores 

não nulos xn sendo que V(xn) = 0. 

 Função negativa definida: A função V(x) é negativa definida se V(x) for 

positiva definida. 

 Função negativa semidefinida: A função V(x) é negativa semidefinida se 

V(x) for positiva semidefinida. 

As matrizes reais quadradas simétricas P (P = P
T
) também podem ser 

classificadas em positivas (ou negativas) definidas (ou semidefinidas), utilizando a 

forma quadrática V(x) = x
T
Px [63]: 

 

 A matriz simétrica P é dita positiva definida (0 < P) se 0 < x
T
Px, para todo 

vetor real x diferente do vetor nulo (x  0). 

 A matriz simétrica P é dita positiva semidefinida (0  P) se 0  x
T
Px, para 

todo vetor real x diferente do vetor nulo (x  0). 
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 A matriz simétrica P é dita negativa definida (P < 0) se P for positiva 

definida. 

 A matriz simétrica P é dita negativa definida (P  0) se P for positiva 

semidefinida. 

De acordo com o segundo teorema de Lyapunov, um sistema ẋ = f(x) é 

assintoticamente estável se existe uma função positiva definida V(x) cuja derivada no 

tempo seja uma função negativa definida: 

 0)(),(0  xx VV   (3.44) 

Considere o seguinte modelo de espaço de estados com entrada nula:  

 )()( tt Axx   (3.45) 

Seja sendo P uma matriz positiva definida (0 < P). A derivada da função 

quadrática V(x) = x(t)
T
Px(t) pode ser calculada da seguinte maneira: 
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 (3.46) 

Substituindo (3.45) em (3.46), tem-se: 
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 (3.47) 

A equação (3.47) indica que a derivada de V(x) será negativa definida se a 

matriz A
T
P + PA é negativa definida. 

 Sendo (3.45) a representação de um sistema linear, a teoria de estabilidade de 

Lyapunov pode também ser aplicada: O sistema linear em (3.45) é assintoticamente 

estável se existe uma matriz simétrica positiva definida P, (0 < P) tal que: 

 P00PAPA  ,T
 (3.48) 

Agora, considera-se o seguinte sistema linear controlado através de 

realimentação de estados: 

 )()()( ttt BuAxx   (3.49) 
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 )()( tt Kxu   (3.50) 

Portanto: 
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 (3.51) 

Segundo o critério de estabilidade de Lyapunov, o sistema em (3.49) é 

assintoticamente estável se existe uma matriz positiva definida P, (0 < P) tal que: 

 P00BKAPPBKA  ,)()( T
 (3.52) 

O objetivo é estimar a matriz de realimentação de estados K a partir da equação 

(3.52). Para atingir tal objetivo, será explicada a técnica de desigualdades lineares 

matriciais. 

 

3.4. Projeto de Controladores Usando LMIs 

Existem muitas técnicas para projetar controladores para sistemas lineares: 

diagramas de Bode, lugar das raízes, compensadores em avanço e atraso, entre outras. 

Estas técnicas permitem definir controladores com características definidas (tempo de 

assentamento, erro em regime permanente, etc.). Porém, dificilmente podem ser 

aplicadas quando a planta é não linear, ou quando os parâmetros da planta mudam. Por 

outro lado, as técnicas baseadas em inteligência artificial permitem um ótimo 

desempenho para sistemas não lineares. Entretanto, é difícil estabelecer as 

características da resposta transitória e garantir a estabilidade do sistema em malha 

fechada a perturbações e mudanças nos parâmetros da planta. 

O método de desigualdades lineares matriciais (Linear Matrix Inequalities – 

LMI em Inglês) é uma técnica de controle que permite estabelecer condições de 

estabilidade robusta aos controladores baseados em realimentação de estados, segundo a 

teoria de estabilidade de Lyapunov explicada anteriormente [64]. Adicionalmente, 

podem-se definir condições para a resposta transitória dos controladores obtidos.  

O projeto de controladores utilizando LMIs consiste em achar a resposta a um 

conjunto de desigualdades definidas pela somatória de produtos matriciais: 

 0 iiiik BXA  (3.53) 
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sendo ki uma constante, Ai e Bi são matrizes conhecidas, enquanto que Xi é uma matriz 

desconhecida. O controlador procurado é uma função linear de Xi. Em geral, as LMIs 

podem conter muitas matrizes desconhecidas, mas elas devem ser definidas como a 

soma de termos lineares Ai Xi Bi. 

Outra vantagem da técnica LMI é que pode ser utilizada com técnicas de 

modelagem e controle não linear, como a técnica Takagi-Sugeno Fuzzy descrita 

previamente. As LMIs podem ser resolvidas através de softwares de análise numérica 

como o MATLAB ® [65]. 

Define-se a matriz simétrica positiva definida Q tal que Q = P
-1

. 

Adicionalmente, define-se a matriz G = KQ. Multiplicando ambos os lados de (3.52) 

por Q e Q
 -1

, tem-se: 
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TTT

T )()(  (3.54) 

 Observa-se que G
T
 = (KQ)

T 
= Q

T
K

T
 = QK

T
.  Portanto: 

 KQGQ00BGBGQAAQ  ,,)( TTT
 (3.55) 

Pode-se observar que a inequidade em (3.46) possui uma estrutura semelhante à 

descrita em (3.53). Portanto, é possível usar ferramentas matemáticas como o MATLAB 

para achar as matrizes Q e G. Depois, a matriz de realimentação K pode ser achada da 

seguinte maneira: 

 
1GQK  (3.56) 

A LMI em (3.55) permite obter uma matriz de realimentação que garanta a 

estabilidade assintótica da malha fechada. No entanto, não define a dinâmica de controle 

em malha fechada. As condições de D-estabilidade podem ser utilizadas para determinar 

o posicionamento dos polos do sistema através de restrições tipo LMI. Considera-se a 

região D(, , ), mostrada na Figura 3.2 como o conjunto de números complexos x + 

jy com as seguintes características [66]: 
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Figura 3.2. Região de D-estabilidade D(, , ). 

 

O sistema em (3.45) é dita ser D-estável se os polos do sistema estão no interior 

da região D(, , ) [66]. Nesse caso, o sistema terá uma taxa de decaimento  mínima, 

coeficiente de amortecimento  = cos() mínima e uma frequência amortecida wd = 

sin() máxima. As seguintes LMIs podem ser utilizadas para localizar os polos do 

sistema ẋ(t) = Af x(t) na região de D-estabilidade D(, , ) [64]: 

 02  QQAQA ν
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ff  (3.58) 
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 (3.60) 

Considere Af a matriz de estado em malha fechada: Af  = A  BK. Portanto: 
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 (3.61) 

Substituindo a equação (3.61) em (3.58), (3.59) e (3.60), tem-se: 

 02  QBGBGQAAQ TTT
 (3.62) 
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 (3.64) 

As expressões (3.62), (3.63) e (3.64) podem ser utilizadas em conjunto com 

(3.46) para obter controladores robustos com estabilidade assintótica garantida e 

fazendo que os polos em malha fechada fiquem na região D(, , ).  

A possibilidade de utilizar diferentes restrições em paralelo faz a técnica LMI 

uma poderosa ferramenta no projeto de controladores em malha fechada. 

 

3.5. Projeto de Controladores TSF usando LMIs 

A compensação paralela distribuída (CPD) é uma das técnicas mais utilizadas 

para o projeto de controladores baseados no sistema TSF. O controlador global está 

definido por um conjunto de sentencias SE-ENTÃO. Cada implicação descreve um 

controlador local baseado na realimentação de estados [66]: 
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sendo Ki a matriz local de realimentação. Utilizando a técnica de centro de gravidade 

para defuzzificar, tem-se: 
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sendo j (j =1 ,..., r) as mesmas funções de pertinências utilizadas no modelo TSF. 

Substituindo (3.66) em (3.8), tem-se: 
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 (3.67) 

Pela propriedade (3.9): 
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Combinando as equações (3.67) e (3.68), obtém-se: 
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 (3.69) 

sendo 

 
jiiij KBAH   (3.70) 

A equação (3.69) pode ser representada da seguinte maneira: 
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O sistema em (3.71) é assintoticamente estável se existe uma matriz positiva 

definida Q (0 < Q) tais que [66]: 
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Os polos do sistema em (3.71) estarão na região de D-estabilidade D(, , ) 

através das seguintes LMIs [66]: 
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Pela definição de Hij: 
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Substituindo a equação (3.80) em (3.74), (3.75), (3.76), (3.77), (3.78) e (3.79) 

tem-se: 
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  (3.88) 

 

3.6. Controlador CMI-TSF 

Considerar um sistema SISO (uma entrada e uma saída). O controlador de 

modelagem interna (CMI) é um regulador linear baseado no princípio de modelagem 

interna: Para a planta Gp(s), com uma saída Y(s), um controlador Gc(s) e uma referência 

R(s), se Gc(s)Gp(s) contém R(s), então o erro em regime estável entre Y(s) e R(s) será 

zero [65]. 

Existem muitas topologias para um CMI. A topologia utilizada nesta Tese de 

Doutorado é amostrada na Figura 3.3.  O CMI está composto por uma realimentação de 

estados e um controlador integral. Sendo que o integrador tem uma função de 

transferência 1/s; o CMI proposto poderá fazer o rastreamento de referências tipo 

degrau [67].  
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Figura 3.3. Controlador de modelagem interna (CMI). 

 

O CMI adiciona uma nova variável de estado (t) definida como a integral do 

erro entre o sinal de referência r(t) e a saída do sistema y(t): 
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A lei de controle u(t) é amostrada em (3.82): 
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sendo: 
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A presente Tese de Doutorado propõe a integração da técnica TSF com o CMI. 

Considera-se que a matriz de saída do modelo TSF é constante (Ci = C). A partir das 

definições de (t) e xe(t), e aplicando álgebra matricial, podem-se demonstrar as 

seguintes equações: 
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ẋ(t) = Ax(t) + Bu(t)
y(t) = Cx(t)
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Substituindo (3.84) e (3.85), obtém-se: 
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Por outro lado: 

   )()(0)(0)( trtutt ei  xC  (3.96) 

Observa-se que o valor de (t) e sua derivada não dependem do modelo. 

Portanto, pela propriedade das funções de pertinência enunciada na equação (3.5), pode-

se demonstrar a seguinte equação: 
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Combinando (3.96) com (3.97), tem-se: 
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A equação (3.98) pode ser rescrita da seguinte maneira: 
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Baseado em (3.66) e (3.92), pode-se projetar um controlador que combine as 

características da modelagem TSF com a lei de controle de um CMI. A nova lei de 

controle para o sistema em (3.99) é definida em (3.101):  

 



r

j

eejj tt
1

)()( xKu   (3.101) 

sendo Kej a j-essima matriz de realimentação do CMI local. Considera-se que a lei de 

controle garanta uma estabilidade assintótica do sistema em malha fechada. Se o 

sistema estabiliza-se, então a derivada de (t) tende a zero. Portanto, pela definição de 

(t) em (3.89), pode-se afirmar que o erro de rastreamento em regime permanente tende 

a zero. 

 
)()(0)()()( trtytytrt   (3.102) 

 Adicionalmente, se o sistema em malha fechada é assintoticamente estável, 

então o sinal r(t) pode ser considerado como uma perturbação a serem rejeitada pelo 

controlador. Portanto, a presença de r(t) em (3.99) pode ser desconsiderada no projeto 

do controlador. Assim: 
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Observa-se a semelhança de (3.103) e (3.101) com (3.8) e (3.66), 

respectivamente. Portanto, pode-se utilizar a técnica baseada em LMIs descrita na seção 

3.5 para projetar os ganhos de realimentação Kej. 

 

3.7. Comentários Finais 

Neste capítulo foram descritas as técnicas de modelagem e controle Takagi-

Sugeno Fuzzy (TFS), controle de modelagem interna (CMI) e desigualdades lineares 

matriciais (LMI), com o objetivo de projetar um controlador para um sistema não linear. 

Esta estratégia de controle, chamada de controle CMI-TSF, será utilizada para projetar a 

rede neural que vai controlar o MSIP nesta Tese de Doutorado. 
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CAPÍTULO  4.  MULTIPLEXAÇÃO NO DOMÍNIO DA 

FREQUÊNCIA NO CONTROLE DO MSIP 

 

4.1. Introdução 

Foi mencionado anteriormente que cada componente de um sistema de 

acionamento de motores deve ser robusto e econômico, principalmente no caso de VEs 

e VHEs. É um fato que a simplificação de hardware contribui significativamente à 

redução de custos, aumento de robustez e redução do consumo de energia de um 

circuito. 

No controle de máquinas trifásicas, é necessário o uso de conversores analógico-

digitais (conversores A/D). No controle vetorial, devem-se monitorar duas correntes 

estatóricas de cada motor. Adicionalmente, outros dois conversores A/D são necessários 

para obter as saídas do sensor resolver. 

A continuação será explicada como a técnica de multiplexação por domínio da 

frequência (MDF) pode ser utilizada para reduzir o número de conversores A/D no 

controle vetorial do MSIP quando o sensor resolver é utilizado. As vantagens da 

redução do número de conversores A/D foram explicadas no Capítulo 1.  

  

4.2. Multiplexação no Domínio da Frequência  

A multiplexação é uma operação que consiste em agrupar sinais de vários canais 

de informação não relacionados, de modo a transmiti-los simultaneamente em um 

mesmo meio físico (cabo, enlace de rádio, satélite, fibra ótica, etc.) sem que haja 

mistura ou interferência dos canais [68]. A demultiplexação consiste no processo de 

recuperação dos sinais originais a partir dos sinais multiplexados.  

A multiplexação no domínio da frequência, chamada também multiplexação por 

divisão de frequência, consiste no envio simultâneo de sinais com espectros localizados 

em diferentes regiões de frequência. Considera-se que a largura de banda do canal de 

transmissão é dividida em canais (intervalos de frequência mutuamente exclusivos). Se 

os sinais possuem espectros de magnitude banda superpostos, então técnicas de 

modulação são aplicadas para deslocar o espectro dos sinais de forma a ocuparem 

diferentes canais.  Os sinais depois são combinados através de um circuito somador. O 

resultado desta soma é um sinal multiplexado que é enviado ao receptor.  
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O receptor recebe todos os sinais: cada sinal em uma canal específico. Sendo 

que cada sinal encontra-se em uma região diferente do espectro, e possível usar filtros 

para separar o sinal de interesse do resto dos sinais. Para isso, deve-se usar um filtro 

cuja banda de passo seja igual à largura de banda do canal com o sinal a recuperar. 

Aplicando este processo para cada canal, podem-se recuperar todos os sinais. Caso um 

sinal foi modulado antes da multiplexação, é necessário aplicar a técnica de 

demodulação respectiva.   

A Figura 4.1 mostra a técnica de multiplexação no domínio da frequência para 

dois sinais. É assumido que tais sinais possuem espectros localizados em regiões de 

frequência diferentes. 

 

4.3. MDF no Controle do MSIP com Resolver  

Sendo que o módulo da transformada de Fourier de um sinal real é uma função 

par ( |X(w)| = |X(w)| ), o espectro de magnitude de cada sinal analisado nesta Tese de 

Doutorado será descrito somente considerando as frequências positivas. 

As correntes estatóricas do MSIP e as saídas do resolver podem ser analisadas 

utilizando a propriedade de deslocamento em frequência da transformada de Fourier: 

Seja x(t) um sinal real cuja transformada é Fourier é X(w) = {x(t)}. Portanto [68]: 

 )(})({ 0
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Figura 4.1. Multiplexação no domínio da frequência. 
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As transformadas de Fourier de x(t)cos(w0t) e x(t)sen(w0t)  podem ser calculadas 

a partir de (4.1): 

   )()(5.0)sen()( 000 wwwww  XXjttx  (4.2) 

  )()(5.0)cos()( 000 wwwww  XXttx  (4.3) 

As equações (4.2) e (4.3) indicam que a transformada de Fourier de x(t)cos(w0t) 

e x(t)sen(w0t) estão compostas por copias dos espectros de x(t) localizados em w0. A 

constante imaginária (j) somente afeta o espectro de fase, mas não a largura de banda do 

sinal. A Figura 4.2 ilustra a propriedade de deslocamento em frequência.  

 

4.3.1. Análise das Saídas do Resolver  

O resolver é um sensor de posição rotativo analógico que está baseado no 

princípio da máquina bifásica. Este sensor recebe um sinal de excitação senoidal ve(t), o 

qual possui uma frequência entre 1 a 10 kHz. Tensões alternadas vs(t) e vc(t) são 

induzidas nos enrolamentos do estator do sensor (Ver Anexo 1): 

 )cos()( tatv eee w  (4.4) 

 
)(cos)(sen)( taktv eees wq  (4.5) 

 )(cos)(cos)( taktv eeec wq  (4.6) 

Definem-se as variáveis w0 = we, xs(t) = keaesen(q) e xc(t) = keaecos(q). Pelas 

equações (4.5) e (4.6), tem-se: xs(t)cos(w0t) = vs(t) e xc(t)cos(w0t) = vc(t).  Podem-se 

empregar as equações (4.2) e (4.3) para calcular os espectros das saídas do resolver: 

  )()(5.0)}({ 0wwww  sess XXjtv  (4.7) 

 

 

Figura 4.2. Deslocamento em frequência. 
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  )()(5.0)}({ 0wwww  cecc XXtv  (4.8) 

sendo Xs(w) e Xc(w) as transformadas de Fourier de xs(t) = keaesen(q) e xc(t) = 

keaecos(q), respectivamente. 

Em geral, as transformadas de Fourier de xc(t) e xs(t) são difíceis de calcular 

porque a posição angular do motor pode mudar arbitrariamente. Porém, pode-se estimar 

um limite máximo para a largura de banda esperada dos sinais de saída do resolver. 

Considera-se wx como a máxima velocidade angular do motor. Adicionalmente, se a 

taxa de amostragem dos sinais do resolver é muito maior que a frequência de excitação, 

então a velocidade pode ser considerada como constante por um pequeno intervalo de 

tempo.  Nesse caso: 

 )sen()( taktx xees w  (4.6) 

 )cos()( taktx xeec w  (4.7) 

As transformadas de Fourier de xs(t), xc(t) podem ser calculadas da seguinte 

maneira: 

  )()(5.0)( xxees akjX wwwww   (4.8) 

  )()(5.0)( xxeec akX wwwww   (4.9) 

Aplicando as propriedades descritas em (4.8) e (4.9), tem-se: 
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 (4.11) 

sendo (
.
) a função impulsiva. As equações (4.10) e (4.11) mostram que os espectros 

das saídas do resolver estão constituídos por funções impulsivas. A Figura 4.3 mostra o 

espectro de potência normalizado para vc(t), considerando we = 12500 rad/s (6,25 

kHz), q = wmt e wm (t)= 400 rad/s (12000 RPM). Pode-se observar que a largura de 

banda da saída do sensor resolver é estreita em relação à frequência de excitação do 

resolver. Uma análise semelhante pode ser aplicada a vs(t). 



56 

 

4.3.2. Análise das Correntes Estatóricas do MSIP 

Por outro lado, geralmente, um inversor é utilizado para controlar motores 

elétricos como o MSIP. Técnicas de modulação como a modulação por vetores 

espaciais (SVPWM) controlam os transistores de potência do inversor considerando uma 

frequência de chaveamento fixa. Tais técnicas concentram a potência das tensões e 

correntes de fase na frequência fundamental e perto de múltiplos da frequência de 

chaveamento [69]. A Figura 4.4 mostra o espectro de potência normalizado da corrente 

estatórica do MSIP (1 kW, 60 Hz), controlado por um inversor trifásico que opera com  

uma frequência de chaveamento de 10 kHz.  Pode-se observar que a potência na região 

entre a fundamental e a frequência de chaveamento é desprezível. 

 

4.3.3. Aplicação de MDF no Controle Vetorial de MSIP 

A técnica MDF indica que dois sinais com larguras de banda não sobrepostas 

podem-se combinar e ser enviadas pelo mesmo canal de transmissão, e depois ser 

recuperadas no receptor utilizando filtros [68]. As Figuras 4.3 e 4.4 indicam que os 

sinais do sensor tipo resolver e das correntes no estator possuem larguras de banda 

localizadas em diferentes regiões de frequência. O valor do espectro de potência da 

corrente em 6,25 kHz (onde está localizada a largura de banda de vc(t)) é 

aproximadamente 90 dB.  

 
Figura 4.3. Espectro de potência normalizado para vc(t). 
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Figura 4.4. Espectro de potência normalizado da corrente estatórica. 

 

Portanto, segundo a técnica MDF, uma saída do resolver e um sinal do sensor de 

corrente podem ser multiplexados através de um somador. O resultado desta soma é um 

sinal multiplexado que vai ser enviado ao conversor A/D. Sendo que existem dois sinais 

de corrente e o resolver possui duas saídas, então, dois sinais multiplexados s1(t) e s2(t) 

serão necessários para enviar os quatro sinais ao processador digital (o FPGA neste 

caso): 

 )()()(1 tvtits ssas   (4.12) 

 )()()(2 tvtits csbs   (4.13) 

sendo vss(t), vcs(t), ias(t) e  ibs(t) as saídas do sensor  resolver e dos sensores de corrente 

depois dos circuitos de condicionamento.  

Os sinais s1(t) e s2(t) são enviados aos conversores A/D. Em alguns casos, 

para ajustar os níveis dos sinais analógicos a serem enviados aos conversores A/D, é 

necessário adicionar uma tensão constante u offset (por exemplo, quando a entrada do 

conversor é de 0-5V). Nesse caso, só é necessário subtrair o valor de offset da leitura 

digital antes de aplicar as técnicas para recuperar as informações sobre posição angular 

e corrente. Os somadores analógicos necessários para multiplexar os sinais podem ser 

elaborados utilizando resistores e amplificadores operacionais.  
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A Figura 4.5 ilustra a aplicação da MDF no controle do MSIP. Como 

consequência da amostragem e da demultiplexação, são obtidas amostras das correntes 

estatóricas e das saídas do resolver: vss(k), vcs(k), ias(k) e  ibs(k). O índice k indica a k-

ésima amostra dos sinais. 

A Figura 4.6 mostra o espectro do sinal multiplexado considerando uma 

frequência de excitação de resolver de 6,25 kHz, uma corrente com uma fundamental de 

60 Hz e uma frequência de chaveamento de 10 kHz. Pode-se observar que, se bem é 

certo que existe interferência entre os sinais de corrente e posição no domínio no tempo, 

não existe interferência significativa no domínio da frequência. 

 

4.4. Retardos de Fase e de Grupo 

Técnicas de filtragem são utilizadas para recuperar os sinais originais a partir 

dos sinais multiplexados. Para compreender melhor o efeito da filtragem no processo de 

demultiplexação, é conveniente estudar o conceito de retardo de fase e de grupo.  

Sempre que um sinal seja filtrado ou transmitido através de um sistema 

dispersivo (isto é, seletivo em frequência), certo retardo é introduzido no sinal de saída 

em relação ao sinal de entrada. O retardo é determinado pela resposta em fase do 

sistema. 

 

 

Figura 4.5. Multiplexação em frequência aplicado ao controle vetorial. 
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Figura 4.6. Espectro de potência normalizado do sinal multiplexado. 

 

Considera-se  =  (w) como a resposta em fase do filtro: 

 )}(arg{)( ww jH  (4.14) 

em que H(jw) é a resposta em frequência do filtro. Considerar que o sinal de entrada do 

filtro seja uma onda senoidal na frequência wc. O sinal na saída do filtro está atrasado 

em relação ao sinal de entrada em (wc) radianos. O retardo de tempo correspondente a 

este atraso de fase é igual a (wc)/wc, em que o sinal de menos representa o atraso de 

fase. Este retardo de tempo é chamado retardo de fase (p): 

 
c

c

p
w

w


)(
  (4.15) 

É importante perceber, entretanto, que o retardo de fase não é necessariamente o 

retardo verdadeiro do sinal filtrado. Isto decorre no fato de que um sinal senoidal tem 

duração infinita, sendo cada ciclo exatamente igual ao ciclo precedente. O retardo 

verdadeiro para sinais moduladas em amplitude (como as saídas do resolver) pode ser 

calculado utilizando outra metodologia.  

Define-se x(t) como uma mensagem de natureza senoidal com frequência w0:  

 )(cos)( 0ttx w  (4.16) 
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Em muitos sistemas de telecomunicações, a mensagem é transmitida utilizando a 

técnica de modulação em amplitude: a mensagem é multiplicada por um sinal senoidal 

de alta frequência p(t) chamado de sinal portador.  

 )(cos)( 0 tatp cw  (4.17) 

 Sendowc a frequência da portadora (wc >> w0). A modulação produz um sinal 

modulado s(t): 

 
)(cos)(cos
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cww


 (4.18) 

Aplicando propriedades trigonométricas, pode-se decompor o sinal s(t) da 

seguinte maneira:  

 )(cos5,0)(cos5,0)( 2010 tatats ww   (4.19) 

 0201 , wwwwww  cc  (4.20) 

Considera-se que o sinal s(t) será filtrado pelo filtro H(jw). Este filtro possui 

uma resposta de fase (w) e uma resposta de magnitude  |H(jw)| = 1 para w1  w  w2. 

Consequentemente, o sinal na saída do filtro será yf(t): 

 ))((cos5,0))((cos5,0)( 220110 wwww  tataty f
 (4.21) 

Fazendo uma analogia entre as equações (4.17) e (4.19), pode-se expressar o 

sinal yf(t) da seguinte maneira: 
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sendo pf(t) e xf(t) os equivalentes ao componente portadora e a mensagem em yf(t), 

respectivamente. Comparando os sinais s(t) com yf(t) nas equações (4.16) e (4.22), 

respectivamente, podem-se fazer as seguintes afirmações: 
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 O componente portadora pf(t) em yf(t) está atrasado em relação a sua 

contraparte p(t) em s(t) de 0,5((w1) + (w2)), o qual representa um retardo 

de tempo igual a  
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 (4.25) 

 O componente mensagem xf(t) em yf(t) está atrasado em relação a sua 

contraparte x(t) em s(t) de 0,5((w1) - (w2)), o qual representa um retardo de 

tempo igual a 
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Considera-se a frequência da portadora wc seja muito grande em comparação 

com a frequência da mensagem. Então, pode-se usar a expansão em série de Taylor para 

aproximar a resposta em fase (w)  nas vizinhanças de w = wc: 
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Usando a equação (4.27) para avaliar (4.25) e (4.26), tem-se: 
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Pode-se observar que o valor de p (retardo de fase) na equação (4.28) é idêntico 

à equação (4.15). Por outro lado, a equação (4.29) indica que o atraso que o filtro 

introduz na mensagem x(t) é dado por 
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Define-se g como retardo de grupo, o qual é o verdadeiro retardo de sinal 

quando um sinal modulado em amplitude é filtrado. Para efetuar a demultiplexação dos 

sinais através de filtragem, os retardos de fase e grupo devem ser os menores possíveis.  

 

4.5. Estimação da Velocidade Angular e da Matriz da Transformada de Park  

Como é indicado na Figura 4.1, os sinais multiplexados em frequência podem 

ser recuperados através do uso de filtros passa-faixa adequados. Não obstante, o 

processo de filtragem introduz um retardo ao sinal filtrado (retardo de fase ou de grupo). 

O retardo pode gerar um erro significativo na estimação da velocidade angular e das 

correntes do motor.  

A Figura 4.7 mostra o algoritmo descrito em [70] para estimar os sinais sem o 

atraso de filtragem. O algoritmo usa um controlador PI para reduzir o erro entre uma 

versão atrasada do sinal estimado (um retardo equivalente ao retardo introduzido pela 

filtragem) e o sinal filtrado. O principal inconveniente com esta abordagem é que seria 

necessário utilizar quatro destes algoritmos para estimar os sinais dos sensores de 

corrente e do sensor resolver. Isto incrementa a complexidade do algoritmo de controle. 
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Figura 4.7. Algoritmo para reduzir o atraso de fase de sinais filtrados. 

  

Considera-se que os sinais de corrente e do sensor resolver foram corretamente 

demultiplexados e sem retardo. Os algoritmos para obter a posição angular geralmente 

possuem uma das três topologias mostradas na Figura 4.8: 

 

 Topologia 1: as saídas do sensor resolver são multiplicadas pelo seno e 

cosseno do ângulo estimado, e também pelo sinal de excitação. Isso gera um 

sinal de erro e(t), o qual é proporcional ao erro de estimação da posição 

angular. O controlador reduz o valor de e(t). Não é necessária sincronização 

entre os sinais de sensor resolver e a aquisição dos conversores A/D. 

 Topologia 2: é usado o sistema em malha fechada da topologia 1, exceto  que 

um demodulador síncrono é utilizado para obter o seno e cosseno da posição 

angular. A demodulação síncrona consiste em obter os sinais de sensor 

resolver nos instantes quando a onda de excitação possui um valor máximo 

ou mínimo, é dizer, quando cos(wet) = 1. Naqueles instantes, as saídas do 

resolver são proporcionais ao seno e cosseno do ângulo elétrico, como 

mostrado na Figura 4.9 e nas equações (4.31) e (4.32). 

 )(sen)( 1 qakvs   (4.31) 

 )cos()( 1 qakvc   (4.32) 

 Topologia 3: Uma função trigonométrica inversa é usado para obter o a 

posição angular a partir das saídas do demodulador. Observa-se que as 

topologias 1 e 2 são sistemas de malha fechada, enquanto que a topologia 3 é 

de malha aberta. 

 

Em qualquer caso, os algoritmos anteriormente descritos precisam calcular uma 

ou mais funções trigonométricas. 

PI
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filtro

+
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Figura 4.8. Algoritmos para obter a posição angular a partir das saídas do resolver. 

 

Por outro lado, para efetuar a transformada de Park, é necessário conhecer o 

seno e cosseno do ângulo elétrico, o qual é equivalente ao ângulo mecânico 

multiplicado pelo número de pares de polos do motor. O cálculo de funções 

trigonométrica no FPGA ainda é um tema de pesquisa aberto e difícil de fazer. Podem-

se utilizar aproximações de Taylor, Look-Up Tables, algoritmos CORDIC, entre outros. 

Adicionalmente, a presença dos sinais de corrente não permitem usar diretamente as 

topologias 2 e 3. Primeiro seria necessário demultiplexar os sinais para aplicar tais 

topologias. Caso contrário, as amostras teriam sinais de corrente afetadas pela sub-

amostragem. Adicionalmente, deve-se aplicar a técnica de filtragem adequada para 

reduzir o efeito dos sinais de corrente na estimação da posição angular e velocidade.   
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Figura 4.9. Demodulação síncrona. 

 

Na presente Tese de Doutorado é utilizada uma abordagem diferente 

Estritamente, não é necessário conhecer a posição angular do motor para efetuar o 

controle vetorial da velocidade. Para efetuar o controle vetorial do MSIP, segundo o 

descrito no Capítulo II, são necessárias as seguintes informações: 

 

 A velocidade angular do motor, porque é a variável a controlar. 

 O seno e cosseno do ângulo elétrico, para efetuar a transformada de Park .  

 

Propõe-se o cálculo direto da velocidade angular e do seno e cosseno do ângulo 

elétrico a partir dos sinais multiplexados, sem precisar estimar o ângulo elétrico, 

utilizando um algoritmo semelhante à topologia 3 na Figura 4.8.  O sistema proposto, 

ilustrado na Figura 4.10, possui os seguintes estágios: 

 

 Estágio 1: demodulação e demultiplexação. Este estágio permite obter o seno 

e cosseno da posição angular do motor. 

 Estágio 2: estimação da velocidade, seno e cosseno do ângulo elétrico a partir 

do seno e cosseno da posição angular. 
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Definem-se s1(k) e s2(k) como os sinais multiplexados amostrados. O primeiro 

passo é usar um filtro rejeita-faixa tipo notch para obter uma estimativa das correntes 

estatóricas a partir dos sinais multiplexados s1(k) e s2(k). Este tipo de filtro foi escolhido 

porque é simples de implementar, possui um retardo de grupo e de fase pequenos na 

banda de passo, e porque o filtro notch é usado para rejeitar sinais de largura de banda 

estreita e localizada em uma frequência fixa (como no caso das saídas do resolver). A 

equação (4.33) mostra a função de transferência discreta do filtro notch: 
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 (4.33) 

sendo f0 (em Hz) a frequência central do filtro, fs é a taxa de amostragem (em Hz), 

enquanto que Bw é a largura da banda de rejeição do filtro. A Figura (4.11) mostra o 

diagrama de Bode deste filtro. 

Aplicando um filtro notch aos sinais multiplexados, obtêm-se estimativas das 

correntes estatóricas iae1(k) e ibe1(k). As estimativas das saídas do resolver são obtidas da 

seguinte maneira: 

 )()()( 11 kikskv aese   (4.34) 

 )()()( 12 kikskv bece   (4.35) 

 

 

Figura 4.10. Técnica proposta para obter o seno e cosseno do ângulo elétrico. 
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Figura 4.11. Filtro notch. 

 

A relação entre vse(k) e s1(k) pode ser obtida da seguinte maneira: 
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A Figura 4.12 mostra o diagrama de Bode do filtro da equação (4.36), para uma 

frequência central de 6,25 kHz, o qual corresponde a um filtro passa-faixa. Pode-se 

observar que o espectro de fase do filtro é zero na proximidade da frequência central, e 

praticamente linear na banda de passo. Portanto, segundo as equações (4.28) e (4.30) 

pode-se afirmar que o retardo de grupo é zero, enquanto que o retardo de fase é uma 

constante na banda de passo. 

Para obter o seno e cosseno da posição angular, usa-se a técnica de demodulação 

síncrona. Como o retardo de fase é zero para a frequência portadora de 6,25 kHz, pode-

se aplicar a técnica de demodulação síncrona ao obter os valores das saídas do sensor 

resolver quando a onda de excitação atinge um máximo ou um mínimo, tal como 

amostrado na Figura 4.9.   
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Figura 4.12. Filtro passa-faixa usado para demultiplexar as saídas do resolver. 

 

Por outro lado, o retardo de grupo pode ser compensado da seguinte maneira: 

Definem-se os sinais ys(k) e yc(k) como os sinais obtidos respectivamente: 

 )sen()( q kyS  (4.37) 

 )cos()( q kyc  (4.38) 

sendo  o retardo de grupo introduzido pelo processo de filtragem. Considerar que q = 

wmt, sendo wm a velocidade angular instantânea. Portanto, pode-se afirmar que  

depende da velocidade angular do motor: 

 )( mw   (4.39) 

Portanto, conhecida a velocidade angular, o retardo de fase pode ser estimado. 

Seja qk e wmk a posição angular e a velocidade mecânica no instante k. Considerar 

também que a velocidade angular é praticamente constante durante duas amostragens 

consecutivas (wmk  wm(k-1)). Tal aproximação é verdadeira quando a taxa de 

amostragem dos sinais é muito maior que a velocidade mecânica. Em consequência, o 

atraso de fase também pode ser considerado constante durante curtos intervalos de 

tempo (k  (k-1)). Considerando as aproximações previamente mencionadas, tem-se: 
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 )sen()( kks ky q   (4.40) 

 )cos()( kkc ky q   (4.41) 
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Aplicando propriedades trigonométricas: 
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A equação (4.44) assume que a diferença entre qk e qk-1 é numericamente 

pequena. Assim, sen(qk  qk-1)  (qk  qk-1). Portanto, a velocidade angular pode ser 

aproximada da seguinte maneira: 
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sendo Ts o intervalo de tempo entre duas amostras, o qual é equivalente à inversa da 

taxa de amostragem. A equação (4.45) mostra que a velocidade angular pode ser 

estimada utilizando os sinais diretamente obtidos pelo processo de filtragem.  

Conhecida a velocidade angular, o atraso de grupo pode ser conhecido e 

compensado da seguinte maneira: 
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O sub-índice “e” em sene(qk) e cose(qk) indica que são as estimações do seno e 

cosseno da posição angular. As equações (4.46) e (4.47) utilizam simples propriedades 

trigonométricas para subtrair o atraso produzido pela filtragem. O retardo de fase pode 

ser estimado a partir do diagrama de Bode do filtro utilizado.  

Porém, calcular sen(k) e cos(k) em função de  involucra o cálculo de funções 

trigonométricas. Propõe-se uma abordagem mais simples: estimar diretamente sen(k) e 

cos(k) como funções da velocidade angular, em uma determinada região de operação. 

Utilizando a equação (4.30) e o diagrama de Bode da Figura (4.12), calculou-se que o 

retardo de grupo é de 0,00014 segundos. Portanto, o atraso em radianos é: 

 

mk w 00014,0  (4.48) 

As Figuras 4.13 e 4.14 mostram a relação entre a velocidade angular e sen(k) e 

cos(k). Tais curvas podem ser aproximadas por uma função linear e quadrática, 

respectivamente: 

 

 
Figura 4.13. Aproximação de sen().   
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Figura 4.14. Aproximação de cos().   
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mw  (4.50) 

Entretanto, para calcular a transformada de Park, é necessário conhecer o seno e 

o cosseno do ângulo elétrico: sen(nq) e cos(nq). Para isso, podem-se usar as seguintes 

identidades trigonométricas: 

 )cos()sen(2)2sen( xxx   (4.51) 

 1)(cos2)2cos( 2  xx  (4.52) 

 )](sen43)[sen()3sen( 2 xxx   (4.53) 

 )](sen41)[cos()3cos( 2 xxx   (4.54) 

 )])2sen(())1)[sen((cos(2)sen( xnxnxnx   (4.55) 

 )])2cos(())1)[cos((cos(2)cos( xnxnxnx   (4.56) 
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O uso de cada fórmula depende do número de polos do motor, procurando a 

simplificação dos cálculos. Com as equações anteriores, é possível obter o seno e 

cosseno necessários para a transformada de Park. Esta abordagem é útil quando o 

número de polos do motor é pequeno, o que acontece em muitos protótipos de veículos 

híbridos baseados em MSIP.  

 

4.6. Estimação das Correntes Estatóricas 

A Figura 4.15 mostra o algoritmo proposto para calcular as correntes estatóricas. 

No primeiro lugar, as saídas do sensor resolver podem ser estimados, sendo que a 

excitação ve(k) é conhecida e que sen(qk) e cos(qk) foram estimados. Assim, obtêm-se as 

primeiras estimativas iae1(k) e ibe1(k): 

 
)](sen))[sen(()(

)(sen)()()(

0

011

kekeas

keeae

kvaki

kvakski

qq

q




 (4.59) 

 
)](cos))[cos(()(

)(cos)()()(

0

021

kekebs

keebe

kvaki

kvakski

qq

q




 (4.60) 

 

 

Figura 4.15. Estimação das correntes nos eixos d e q. 
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Se a estimação do seno e cosseno da posição angular fosse perfeita, as equações 

(4.59) e (4.60) seriam ótimas aproximações das correntes estatóricas. Não obstante, um 

erro de estimação sempre está presente. Este erro introduz um sinal de alta frequência 

localizada na frequência de excitação de ve(k) nas estimações iae1(k) e ibe1(k). 

Aquela interferência pode ser atenuada através do uso de filtros passa-baixas ou 

rejeita-faixa. Não obstante, o processo de filtragem adicionaria um retardo de fase aos 

sinais de corrente. O retardo de fase de um filtro passa-baixas é maior quando a 

frequência do sinal (da corrente elétrica neste caso) é maior.  

Por outro lado, deve-se observar que o controle vetorial utiliza as correntes nos 

eixos d e q (não as correntes trifásicas) para determinar os estados de chaveamento do 

inversor. No controle de velocidade, tais correntes são praticamente constantes em 

regime permanente. Em geral, as correntes nos eixos d e q são sinais com uma taxa de 

variação pequena, desconsiderando as oscilações produto do chaveamento. A 

possibilidade de representar grandezas trifásicas em regime permanente como grandezas 

desacopladas com valores constantes é uma das principais vantagens do uso da 

Transformada de Park. Tal vantagem permite o uso de reguladores PI no controle dos 

motores trifásicos. 

Na presente Tese de Doutorado, usa-se uma nova abordagem para demultiplexar 

os sinais de corrente. No lugar de aplicar um filtro passa-baixas a iae1(k) e ibe1(k) para 

depois aplicar a transformada de Park, propõe-se aplicar a transformada de Park 

diretamente a iae1(k) e ibe1(k), para depois aplicar uma filtragem aos sinais obtidos pela 

transformada de Park. Para explicar esta abordagem, as equações (4.59) e (4.60) podem 

ser rescritas da seguinte maneira: 

 

)()()( 11 kpkiki asae   (4.61) 

 

)()()( 21 kpkiki bsbe   (4.62) 

 

)](sen))[sen(()( 01 keke kvakp qq   (4.63) 

 

)](cos))[cos(()( 02 keke kvakp qq   (4.64) 

sendo p1(k) e p2(k) as interferências de alta frequência nas estimativas das correntes 

trifásicas. Define-se P como a matriz que permite obter as grandezas nos eixos d e q a 

partir das grandezas trifásicas balanceadas. Aplicando a transformada de Park a iae1(k) e 

ibe1(k), tem-se: 
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sendo id(k) e iq(k) os verdadeiros valores das correntes nos eixos d e q, enquanto que  

pd(k) e pq(k) são sinais que afetam as estimativas de  id(k) e iq(k). Deve-se observar que o 

sistema de referência usado na transformada de Park é síncrono à frequência elétrica, a 

qual é muito menor que a frequência de excitação do resolver. Portanto, pd(k) e pq(k) 

são sinais de alta frequência (na ordem dos kHz). Assim, um filtro passa-baixas é 

suficiente para atenuar pd(k) e pq(k) e obter as estimativas das correntes nos eixos d e q.  

 

4.7. Comentários Finais 

Neste capítulo foi descrito a técnica de multiplexação dos sinais do sensor 

resolver e dos sensores de corrente para reduzir o número de conversores A/D no 

controle de MSIP, junto com a técnica de demultiplexação. No lugar de demultiplexar 

os sinais de posição angular, os sinais multiplexados foram diretamente utilizados para 

estimar a velocidade angular, o seno e o cosseno do ângulo elétrico. Os sinais obtidos 

possuem a suficiente exatidão para serem utilizados no controle vetorial do MSIP. 

Pode-se observar a técnica proposta não precisa do cálculo de funções trigonométricas. 

Somente é necessário uma onda senoidal em sincronismo com o sinal de excitação do 

sensor resolver, o que pode ser implementado através de um Look-Up Table. 
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CAPÍTULO 5.  CONTROLE EM MALHA FECHADA DO MSIP 

USANDO RNA 

  

5.1. Introdução 

O presente capítulo mostra o controle proposto para o MSIP, baseado na 

modelagem Takagi-Sugeno Fuzzy (TSF), o controlador de modelagem interna (CMI), e 

as Desigualdades Lineares Matriciais (LMIs). Adicionalmente, é descrito o sistema de 

estimação de velocidade sem sensores baseado na modificação do observador de 

Luenberger. Também é explicado o uso das Redes Neurais Artificiais (RNAs) para 

implementar as técnicas de controle e estimação. 

As simulações efetuadas neste capítulo não usam a técnica de multiplexação 

proposta. A integração da técnica MFD com os algoritmos de controle será mostrado no 

Capítulo 6. 

 

5.2. Controle Vetorial com Sensor Resolver 

Considerando um motor com polos não salientes (Ld = Lq = L), as equações do 

MSIP podem ser redefinidas da seguinte maneira: 

 dqmd

d v
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dt

di 1
 w  (5.1) 
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d 15,1
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 (5.3) 

A partir destas equações, diferentes modelos em espaço de estado do MSIP 

podem ser desenvolvidos. Por exemplo, a equação (5.4) expressa o MSIP como um 

sistema MIMO (muitas entradas e muitas saídas): as entradas são as tensões nos eixos d 

e q, enquanto que as saídas são a velocidade angular e a tensão no eixo d: 
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 (5.4) 

O torque de carga é considerado como uma perturbação. Este modelo possui 

duas não linearidades: os termos -nwm e nwm presentes na matriz de estado. Segundo a 

metodologia de modelagem explicada no capítulo 3, o modelo Takagi-Sugeno Fuzzy da 

equação (5.4) terá 2
2
 = 4 modelos locais. Definem-se f23 e f32 como as não linearidades 

presentes na matriz de estado na equação (5.4): 

 
wnf 23  (5.5) 

 
wnf 32  (5.6) 

Seguindo com a metodologia explicada no capítulo 3, definem-se as variáveis 

f231, f232, f321, f322, 231, 232, 321, 322: 

 
)max( 23231 ff   (5.7) 

 
)min( 23232 ff   (5.8) 

 
)max( 32321 ff   (5.9) 

 
)min( 32322 ff   (5.10) 
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  (5.11) 
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  (5.12) 
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32232
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  (5.13) 
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ff




  (5.14) 

Assim, as funções de pertinência e os modelos locais do modelo Takagi-Sugeno 

Fuzzy do MSIP são definidos da seguinte maneira: 

 
3212311    (5.15) 

 
3222312    (5.16) 

 
3212323    (5.17) 

 
3222324    (5.18) 
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  (5.22) 

sendo Ai, Bi, Ci e Pi as matrizes de estado, entrada, saída e a matriz de perturbação do i-

éssimo modelo local, respectivamente.  

O controlador em malha fechada é obtido usando a metodologia desenvolvida na 

seção 3.5. Assumindo que as perturbações são rejeitadas pelo controlador CMI-TSF, o 

sistema em malha fechada é descrito pela seguinte equação: 
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sendo 

 4...,,1,
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   4...,,1,0  iie CC  (5.26) 

 
 Tddqme iit w w)(x  (5.27) 

sendo w e d as integrais dos erros de velocidade e corrente no eixo d, respectivamente: 
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Sendo que o modelo Takagi-Sugeno Fuzzy proposto para o MSIP possui quatro 

modelos locais, somente quatro matrizes de realimentação de estados serão necessárias. 

Portanto, o controlador CMI-TSF proposto possui a seguinte estrutura: 

 



4

1j

eejj xKu   (5.30) 

As matrizes de realimentação Ke1, Ke2, Ke3 e Ke4 são obtidas usando as LMIs 

descritas nas seções 3.5 e 3.6. 

 

5.2.1. Exemplo de Aplicação 

Para validar o sistema de controle CMI-TSF para o MSIP, simulações foram 

efetuadas utilizando o software MATLAB. Os parâmetros do motor e do controlador 

proposto são listados nas Tabelas 5.1 e 5.2, respectivamente.  

As simulações apresentadas neste capítulo não considera o uso da técnica de 

multiplexação no domínio da frequência (MDF). Desta maneira, será avaliado somente 

o desempenho do controlador.  

As matrizes de realimentação obtidas são amostradas na sequência: 

 














0671,4225,0315,0865,0

807,8060361,18125,10
1eK  (5.31) 

 

Tabela 5.1. Parâmetros do MSIP 

Parâmetro Valor nominal 

Resistência 0.85  

Indutâncias no eixo d 6 mH 

Indutâncias no eixo q 6 mH 

Fluxo equivalente dos ímãs 0.148 Wb 

Inércia do rotor 0.005 Kg.m
2
 

Coeficiente de atrito 0.0005 N.m.s 

Número de pares de polos 3 

Potência 1,5 kW 
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Tabela 5.2. Parâmetros do controlador CMI-TSF 

Parâmetro Valor 

 50 

 170 

f231 450 

f232 450 

f321 450 

f322 450 

 

 














0671,4225,0315,0865,0

807,8060361,18125,10
2eK  (5.32) 

 














0671,4225,0315,0865,0

807,8060361,18125,10
3eK  (5.33) 

 














0671,4225,0315,0865,0

807,8060361,18125,10
4eK  (5.34) 

Um filtro passa-baixas com frequência de corte de 0,5Hz é usado após o sinal de 

referência de velocidade, tal como mostrado na Figura 5.1. Esta estratégia é muito usada 

no controle de motores para evitar picos de corrente produzidos por abruptas variações 

da referência de velocidade. A frequência de velocidade também determina o tempo de 

assentamento da curva de velocidade. Nas simulações, a frequência de 0,5 Hz foi 

escolhida para obter um tempo de assentamento na curva de velocidade de 2 segundos. 

O torque de carga depende do quadrado da velocidade, segundo a seguinte 

equação: 

 

 

 

Figura 5.1. Uso de filtro na referência de velocidade. 

Filtro passa-

baixas

referência Sinal para o sistema de controle
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26 )1040( mLt w  (5.35) 

As tensões trifásicas de referência foram obtidas aplicando a transformada 

inversa de Park às tensões estimadas pelo controlador CMI-TSF.  

A modulação por híbrida (HPWM) foi usada para gerar os pulsos de 

chaveamento do inversor: sejam var, vbr e vcr as referências de tensão por fase. Novas 

referências trifásicas são obtidas da seguinte maneira: 

  
zaraz vvv   (5.36) 

  
zbrbz vvv   (5.37) 

  
zcrcz vvv   (5.38) 

 
)],,min(),,[max(5,0 crbrarcrbrarz vvvvvvv   (5.39) 

As novas referências vaz, vbz e vcz são comparados com uma portadora triangular, 

como no caso da modulação senoidal. Mas os pulsos de chaveamento são equivalentes 

aos obtidos com a modulação de vetores espaciais. 

As Figuras 5.2 e 5.3 mostram os resultados de simulação para a velocidade 

mecânica e para as correntes nos eixos d e q do MSIP. Pode-se observar que o erro de 

velocidade em regime permanente é zero para as duas referências de velocidade. 

Adicionalmente, a resposta é sobreamortecida. O erro da corrente no eixo d é 

praticamente zero em regime permanente, enquanto que a corrente máxima é menor a 4 

mA, e somente acontecem quando a referência de velocidade muda. 

 

5.3. Controle Vetorial sem Sensores 

O sistema proposto para estimar a posição angular do MSIP é baseado na 

melhora do observador de Luenberger. Um observador permite estimar o vetor de 

estado a partir do conhecimento dos parâmetros da planta e a saída do sistema. Para o 

sistema linear mostrado: 

 
Cxy

BuAxx




 (5.40) 
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Figura 5.2. Resultados de simulação para a velocidade. 

 

 
Figura 5.3. Resultados de simulação para as correntes do MSIP. 

 

O observador de Luenberger possui a seguinte estrutura: 

  estyyLBuAxx  estest
  (5.41) 

0 1 2 3 4 5 6
0

20

40

60

80

100

Tempo (s)

w
m

 (
ra

d
/s

)

 

 

0 1 2 3 4 5 6
0

20

40

60

Tempo (s)

E
rr

o
 d

e
 v

e
lo

c
id

a
d
e
 (

ra
d
/s

)
Referência

Resultado

0 1 2 3 4 5 6
-4

-2

0

2

4
x 10

-3

Tempo (s)

Id
 (

A
)

0 1 2 3 4 5 6
0

0.2

0.4

0.6

0.8

Tempo (s)

Iq
(A

)



83 

 

sendo xest o vetor de estado estimado, yest = Cxest é a saída estimada, y = Cx é a saída da 

planta, enquanto que L é uma matriz de realimentação. De (5.40) e (5.41), tem-se: 

 

    

   

   

  est

estest

estest

est

xxLCA

xxLCxxA

yyLxxA

yyLBuAxBuAxxx







 estest


 (5.42) 

Define-se z = x  xest como o erro de estimação. Assim, a equação (5.38) pode 

ser redefinida da seguinte maneira: 

  zLCAz   (5.43) 

O observador de Luenberger permite estimar o ângulo elétrico e a velocidade 

mecânica do MSIP, baseado na estimação da força contra-eletromotriz. O modelo do 

MSIP no sistema de referência estacionário αβ é: 

 
 e

l
v

l
i

l

r

dt

di 11
  (5.44) 

 


e

l
v

l
i
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r

dt

di 11
  (5.45) 

sendo eα e eβ a forças contra-eletromotrizes a estimar: 

 )cos( qw nne m  (5.46) 

 )sen( qw nne m  (5.47) 

No observador de Luenberger convencional, considera-se que a derivada das 

forças contra-eletromotrizes é zero: 

 

0

0





dt

de

dt

de





 (5.48) 

 

Assim, o sistema a serem observado é modelado da seguinte maneira: 
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O sistema em (5.49) considera as correntes e forças contra-eletromotrizes como 

as variáveis de estado. As saídas deste sistema são as correntes do estator nos eixos αβ, 

as quais são conhecidas por meio dos sensores de corrente. A posição angular é 

calculada da seguinte maneira: 

 )tan(
)cos(

)sen(
q

q

q




n

n

n

e

e
  (5.50) 

Por outro lado, no controle de velocidade do MSIP, a posição angular muda. 

Portanto, a aproximação efetuada em (5.44) é inadequada para altas velocidades. 

O presente desenvolvimento propõe uma melhora no estimador das forças 

contra-eletromotrizes. Em primeiro lugar, uma modificação no sistema linear a ser 

observado é efetuada. Derivando (5.46) e (5.43), tem-se: 
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 (5.52) 

Considerando que aceleração do motor é pequena em relação à velocidade 

mecânica, as equações (5.51) e (5.52) podem ser aproximadas da seguinte maneira: 
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 (5.54) 

A partir das equações (5.44), (5.45), (5.53) e (5.54), define-se o modelo em 

espaço de estado descrito na equação (5.55). Este modelo possui duas não linearidades 

representadas pelos termos nwm e -nwm.  

Uma solução simples para obter um modelo linear é substituir wm por um valor 

de operação específico wop. Assim, obtém-se a equação (5.56).  
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A matriz de ganho do observador de Luenberger (L) pode ser projetada 

utilizando as equações (5.56) e o conjunto de LMIs utilizada no projeto do controlador 

do MSIP.  Definem-se as matrizes Ao e Co na sequência: 
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 (5.57) 

Aplicando o teorema de estabilidade de Lyapunov no modelo em malha fechada 

do observador de Luenberger, o observador será assintoticamente estável se existe uma 

matriz positiva definida Q (0 < Q) tal que: 

     0LCAQQLCA 
T

oooo
 (5.58) 

Multiplicando os dois lados de (5.58) pela inversa de Qo, obtém-se: 

 
   

    0QLCALCAQ

QQQQLCAQQQQLCAQ
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111111
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 (5.59) 

Definem-se as matrizes P = Q
1

 e G = PL. A matriz P também é simétrica. 

Então, a equação (5.59) pode ser rescrita da seguinte maneira:  
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 (5.60) 

As condições de D-estabilidade também podem ser aplicadas no projeto da 

matriz de ganho L: 

   0PGCGCPAPA  2TT
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oo  (5.61) 
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  (5.63) 

No lugar de usar funções trigonométricas, propõe-se usar as estimações de eα e 

eβ para obter o seno e cosseno do ângulo elétrico e a velocidade angular. A partir das 

equações (5.46) e (5.47), podem-se obter o seno e cosseno do ângulo elétrico: 
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Usando a técnica explicada na equação (4.45), a velocidade elétrica pode ser 

calculada da seguinte maneira: 

 
s

kkkk
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t

nnnn )(cos)(sen)(cos)(sen 11 qqqq
w  

  (5.66) 

sendo senk(nq) e cosk(nq) os valores do seno e cosseno do ângulo elétrico no instante k, 

enquanto que ts é o intervalo de tempo entre duas amostras. Como o ângulo elétrico é 

igual à posição angular multiplicada pelo número de pares de polos, a velocidade 

mecânica no instante k (wmk) é igual à velocidade elétrica dividida pelo número de pares 

de polos: 

 
n

ek

mk

w
w   (5.67) 

  

5.3.1. Exemplo de Aplicação 

Para validar o sistema de controle sem sensores, simulações foram efetuadas 

utilizando o software MATLAB. Os parâmetros do motor e do controlador proposto são 

listados nas Tabelas 5.1 e 5.2, respectivamente.  Os parâmetros da região de D-

estabilidade utilizados para o projeto da matriz L são listados na Tabela 5.3. A matriz de 

realimentação L obtida é  apresentada na equação (5.68): 

 


























5

5

1057,190,6625

90,66251057,1

90,925142,93

42,9390,9251

L  (5.68) 

O desempenho do estimador proposto, será comparado com um observador de 

Luenberger convencional (considerando as derivadas de e e e iguais a zero), 

utilizando o modelo em espaço de estado apresentado na equação (5.45). A matriz de 
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realimentação do observador de Luenberger convencional (Lconv) foi projetada usando 

as mesmas LMIs e mesmos parâmetros ,  e   utilizados para obter a matriz L  

 

Tabela 5.3. Parâmetros do estimador de velocidade proposto 

Parâmetro Valor 

 4000 

 7000 

 1 rad 

wop 70 rad/s 

 























5

5

1057,10

01057,1

90,92510

090,9251

convL  (5.69) 

A Figura 5.4 mostra as estimações do seno do ângulo elétrico utilizando os 

observadores de Luenberger convencional e o proposto, para uma velocidade de 100 

rad/s. Pode-se observar que o erro de estimação (expressado como retardo entre o sinal 

real e o estimado) é muito menor utilizando o observador proposto. 

 
Figura 5.4. Comparação entre o observador convencional e o proposto. 
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5.4. Aplicação de RNA no Controle no MSIP 

Nesta Tese de Doutorado, as RNAs foram aplicadas para implementar a técnica 

de controle CMI-TSF.  O objetivo é expressar o controlador CMI-TSF como uma rede 

neural. A estrutura deste controlador não pode ser implementada diretamente como uma 

rede neural simples, porque as funções de pertinência Fuzzy dependem da velocidade 

angular.  

Para resolver este problema, pode-se utilizar a propriedade das funções de 

pertinência indicada na equação (3.9), a qual é mostrada na sequência. 

 1
1
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i  (5.70) 

Deve-se observar que as matrizes de realimentação podem ser rescritas da 

seguinte maneira: 
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sendo k12 = 1,125; k13 = 18,360; k15 = 806,807; k21 = 0,865; k22 = 0,315; k23 = 0,225 e 

k24 = 4,671. Aplicando a propriedade em (5.70) em (5.30), tem-se: 
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 (5.75) 

Considerando que f231 = f321 = nw0, f232 = f322 = nw0, e pelas equações (5.11), 

(5.12), (5.13) e (5.14), tem-se: 
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Pelas definições das funções de pertinência, obtém-se: 
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Assim, o controlador CMI-TSF pode ser expresso como um neurônio artificial 

com função de transferência linear: 

 
qddd i

k
kikv w

w


0

12
1513   (5.87) 

 
dqmq i

k
kikkv w

w
w w

0

23
242221   (5.88) 

Pode-se observar que os pesos sinápticos dos neurônios são os termos dos 

ganhos de realimentação, enquanto que as entradas são id, iq, wm, d, w, wmid e wmiq. A 

representação do controlador CMI-TSF como uma rede neural foi possível pela 

adequada seleção de f231, f232, f321 e f322, tal que f231 = f321 e f232 = f322. 
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CAPÍTULO 6.  RESULTADOS 

 

6.1. Introdução 

O presente capítulo mostra os resultados de simulação e experimentais do 

controle do MSIP utilizando a técnica de multiplexação no domínio da frequência 

(MDF) e a técnica de controle CMI-TSF proposto no Capítulo 5 implementado como 

uma rede neural. 

Os parâmetros do MSIP, do sensor resolver, da técnica de multiplexação e 

demultiplexação de sinais, do controlador CMI-TSF e do estimador modificado de 

Luenberger utilizados são os mesmos que os utilizados nos Capítulos 4 e 5. Os 

parâmetros do MSIP utilizados para as simulações e ensaios experimentais são os 

mesmos da Tabela 5.1. As simulações foram efetuadas usando o software MATLAB.  

 

6.2. Resultados de Simulação 

As Figuras 6.1 a 6.6 mostram os resultados de simulação para a velocidade do 

MSIP operando com parâmetros nominais da Tabela 5.1, e também considerando uma 

redução de 20% nestes parâmetros: resistências, indutâncias, fluxo dos ímãs, coeficiente 

de atrito e inércia do rotor. Os resultados de simulação obtidos nestes testes são 

comparados com os resultados mostrados nas Figuras 5.2 e 5.3 (obtidos com o 

controlador TSF-CMI, com o MSIP operando em condições nominais, e sem usar a 

multiplexação no domínio da frequência), os quais são usados como valores de 

referência para determinar efeito da multiplexação e da variação dos parâmetros do 

motor nas variáveis de controle. 

Pode-se observar que as maiores diferenças entre os resultados de referência e os 

resultados dos testes acontecem quando se diminuem os valores das resistências, do 

fluxo dos ímãs e da inércia do rotor.  Tais respostas podem ser explicadas ao considerar 

que a redução do fluxo dos ímãs muda diretamente o torque eletromecânico (ver 

equação (2.19)), que o torque produzido pela inércia do rotor depende da aceleração 

(ver equação (2.20)), e que a resistência limita os valores das correntes estatóricas.  

Entretanto, as simulações indicam que as diferenças são mínimas, o que 

demostra que o sistema de controle é robusto ante variações dos parâmetros do MSIP. 
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Figura 6.1. Resultados de velocidade para parâmetros nominais do MSIP. 

 

 
Figura 6.2. Resultados de velocidade considerando redução das resistências. 
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Figura 6.3. Resultados de velocidade considerando redução das indutâncias. 

 

 
Figura 6.4. Resultados de velocidade considerando redução do fluxo dos ímãs. 
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Figura 6.5. Resultados de velocidade considerando redução do coeficiente de atrito. 

 

 
Figura 6.6. Resultados de velocidade considerando redução da inércia do rotor. 
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Figura 6.7. Resultados da corrente no eixo q para parâmetros nominais do MSIP. 

 

 
Figura 6.8. Resultados da corrente no eixo q considerando redução das resistências. 
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Figura 6.9. Resultados da corrente no eixo q considerando redução das indutâncias. 

 

 
Figura 6.10. Resultados da corrente no eixo q considerando redução do fluxo dos ímãs. 
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Quando a inércia do rotor diminui, a energia (corrente) necessária para acelerar o 

motor é menor. A Figura 6.12 demonstra este fenômeno: Pode-se observar que os picos 

de corrente são menores em comparação aos casos anteriores. 

 

 

 
Figura 6.11. Resultados da corrente no eixo q considerando redução do coeficiente de 

atrito. 

 
Figura 6.12. Resultados da corrente no eixo q considerando redução da inércia do rotor. 
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As Figuras 6.13 a 6.18 mostram os resultados para a corrente no eixo d. As 

variações devem-se principalmente a que é impossível eliminar totalmente a presença 

dos sinais do resolver dos sinais multiplexados, porque os filtros usados na 

demultiplexação das correntes são sistemas IIR lineares. Aqueles filtros atenuam os 

sinais do resolver até uma escala comparável aos valores verdadeiros da corrente no 

eixo d (pequena em comparação à corrente no eixo q). Por isso, o controlador recebe 

uma informação da corrente id com uma interferência produzida pelos sinais atenuados 

do resolver.  

Entretanto, as diferenças são desprezíveis. 

 

 
Figura 6.13. Resultados da corrente no eixo d para parâmetros nominais do MSIP. 
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Figura 6.14. Resultados da corrente no eixo d considerando redução das resistências. 

 

 
Figura 6.15. Resultados da corrente no eixo d considerando redução das indutâncias. 
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Figura 6.16. Resultados da corrente no eixo d considerando redução do fluxo dos ímãs. 

 

 
Figura 6.17. Resultados da corrente no eixo d considerando redução do coeficiente de 

atrito. 
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Figura 6.18. Resultados da corrente no eixo d considerando redução da inércia do rotor. 
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Figura 6.19. Circuito de condicionamento. 

 

Os algoritmos de controle foram implementados no FPGA CYCLONE 

2C20F484C7 da ALTERA. Os conversores usados na aquisição dos sinais analógicos 

multiplexados são do tipo ADC0820 de oito bits. A taxa de amostragem é de 250 kHz.  

Os cálculos matemáticos realizados no FPGA foram efetuados utilizando 

números decimais de ponto fixo. Foram usados 9 bits para representar os números 

inteiros e 22 bits para representar os decimais.  

Na Figura 6.20 é mostrado o resultado gráfico proveniente do algoritmo de 

cálculo do seno e cosseno do ângulo elétrico (considerando três pares de polos). Pode-se 

observar que as ondas resultantes correspondem ao seno e cosseno de três vezes o 

ângulo elétrico. 

Na Figura 6.21, são mostrados os resultados para o filtro notch e filtro passa-

faixa usados na demultiplexação dos sinais do resolver. O teste foi efetuado 

considerando que a tensão na entrada do conversor A/D é s1(t) = sen(2.pi.f.t) + 3 V, 

sendo f = 6,25 kHz. A onda senoidal representa a saída do resolver, enquanto que o 

valor constante representa o valor da corrente. A curva do centro é a resposta do filtro 

notch (rejeita o sinal senoidal de 6,25 kHz) A curva na parte inferior é a resposta do 

filtro passa-faixa (rejeita o sinal de valor constante). Nota-se que o atraso do sinal de 

entrada é relativamente pequeno.  

10k
+

-

+

-

1,5k

4,7k
1,5nF

+

-

100k

100k

100k

100k

10nF

180k

+

-

1,5k

+

-

Sensor de 

corrente ia(t)

10k

10k
+

-

10k

Conversor 

A/D

5V

Sinal multiplexado s1(t)

+

-

vs(t)

10k
+

-

+

-

1,5k

4,7k
1,5nF

+

-

100k

100k

100k

100k

10nF

180k

+

-

1,5k

+

-

Sensor de 

corrente ib(t)

10k

10k
+

-

10k

Conversor 

A/D

5V

Sinal multiplexado s2(t)

+

-

vc(t)



104 

 

 

Figura 6.20. Teste do algoritmo para calcular sen(3x) e cos(3x). 

 

 
Figura 6.21. Filtros usados na demultiplexação das saídas do resolver. 

 

Na Figura 6.22 é mostrado o resultado do algoritmo da transformada de Park e 

sua inversa. O teste foi feito aplicando a transformada inversa de Park a sinais obtidos 

através do algoritmo da transformada de Park. Idealmente, os sinais obtidos da 

transformada inversa devem ser iguais aos sinais originais. Observa-se que a 

reconstrução dos valores foi realizada com boa exatidão. 
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Na Figura 6.23 é mostrada uma das saídas do resolver e duas ondas quadradas 

de 6,25kHz e 12,5kHz. A onda de 6,25 kHz é sincronizada com o sinal de excitação do 

resolver (considerando o atraso produzido pela filtragem para obter a onda senoidal a 

partir de uma onda quadrada). A transição negativa da onda de 12,5 kHz define os 

instantes nos quais o sinal filtrado deve ser amostrado para executar a demodulação 

síncrona. A onda de 6,25kHz serve para indicar se naquele momento a onda de 

excitação possui um valor positivo ou negativo. Desta maneira, é possível definir o sinal 

do seno e cosseno do ângulo elétrico. 

 

 
Figura 6.22. Algoritmo da transformada de Park e sua inversa. 

 

  

 
Figura 6.23. Sinais para a demodulação síncrona. 
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Nas Figuras 6.24, 6.25 e 6.26 são mostradas os resultados experimentais obtidos 

para a técnica de demodulação das correntes. Uma fonte de tensão foi usada para 

simular as correntes estatóricas nos eixos. Os displays mostram o valor digital da 

corrente no eixo q. Os valores digitais obtidos para a corrente iq(t) foram 131, 149 e 

174. Tais valores são iguais aos resultados obtidos quando a multiplexação não é 

utilizada. Isto indica que a demultiplexaçao foi efetuada adequadamente.  

 

 

 
Figura 6.24. Test 1 do demultiplexador de corrente. 

 

 

 
Figura 6.25. Test 2 do demultiplexador de corrente. 
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Figura 6.26. Test 3 do demultiplexador de corrente. 

 

As Figuras 6.27, 6,28 e 6.29 mostram os resultados da técnica de 

demultiplexação dos sinais do sensor resolver. Pode-se observar que o valor digital 

(normalizado ente -1000 até 1000) é constante, independentemente das variações das 

correntes. 

 

 
Figura 6.27. Test 1 do demultiplexador das saídas do resolver. 
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Figura 6.28. Test 2 do demultiplexador das saídas do resolver. 

 

 
Figura 6.29. Test 3 do demultiplexador das saídas do resolver. 

 

Durante os ensaios experimentais, foi comprovado que o número de bits usados 

não foi o suficiente para obter uma estimação precisa da velocidade. A razão é que para 

combinar os sinais do sensor resolver e dos sensores de corrente, a amplitude destes 

sinais, depois do estágio de condicionamento, deve ser reduzida para que o sinal 

multiplexado não ultrapasse o limite de tensão de entrada dos conversores A/D. 
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CONCLUSÕES  

 

A presente Tese de Doutorado apresenta uma nova estratégia para a 

implementação do sistema de controle vetorial para MSIPs, baseado no uso de 

multiplexação no domínio da frequência e a integração da técnica Takagi-Sugeno Fuzzy 

com os controladores de modelagem interna. Adicionalmente, foi proposta uma 

modificação do observador de Luenberger para a estimação de velocidade como um 

sistema redundante caso ocorra uma falha no sensor de posição tipo resolver.  

A técnica de multiplexação em frequência fornece grandes vantagens em relação 

à multiplexação no domínio do tempo para reduzir o número de conversores A/D: 

possibilita usar circuitos mais simples, obter maior precisão dos dados, redução de  

custos de fabricação e, portanto, proporciona uma maior robustez na conversão 

analógica a digital.  

Deve-se mencionar que a aplicação da técnica de multiplexação em frequência 

depende da seleção adequada da frequência de comutação e da técnica de controle do 

inversor trifásico, e da frequência de excitação do resolver. Não depende do tipo de 

motor. Portanto, a multiplexação em frequência pode ser usada para controlar outros 

motores trifásicos como o motor de indução. 

A técnica de controle proposta não necessita do cálculo de funções 

trigonométricas. Esta característica é muito vantajosa considerando que o cálculo do 

seno e do cosseno de um ângulo em um FPGA requer um alto custo computacional (uso 

de séries de Taylor, algoritmo CORDIC ou Look-up Tables). 

O sistema de controle baseado na técnica Takagi-Sugeno Fuzzy e os 

controladores de modelagem interna oferecem precisão elevada e robustez a variações 

dos parâmetros da planta. A dinâmica do sistema em malha fechada pode ser ajustada 

simplesmente redefinindo a região de D-estabilidade. Este tipo de controle permite, 

adicionalmente, reduzir o número de malhas de controle (uma para a velocidade e outra 

para a corrente no eixo d do MSIP) e implementar a lei de controle como uma rede 

neural artificial, a qual aproveita adequadamente a capacidade de processamento 

paralelo do FPGA. 

Os resultados experimentais mostram que a técnica de demultiplexação proposta 

pode recuperar adequadamente a informação das correntes estatóricas e das saídas do 

resolver. 
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Para fechar a malha de velocidade, é necessário usar conversores A/D com uma 

maior resolução (a partir de 12 bits), porque a amplitude dos sinais dos sensores de 

corrente e posição devem ser reduzidos para formar o sinal multiplexado. Um conversor 

A/D de maior precisão é necessário para capturar pequenas variações dos sinais do 

resolver.  

Apesar do sistema de controle de velocidade não ter sido implementado nesta 

Tese, devido ao problema da baixa resolução do conversor A/D, todos os conceitos 

teóricos foram apresentados e os módulos necessários para a implementação foram 

desenvolvidos e testados com sucesso. Assim, sugere-se como trabalho futuro 

implementar todo o sistema de controle no FPGA, usando conversores A/D de 

resolução adequada para estimar a velocidade angular do motor. Adicionalmente, 

propõe-se aplicar a multiplexação para controlar um motor de indução. Assim, pode-se 

comprovar que a técnica de multiplexação no domínio da frequência pode ser aplicada 

no controle de outros tipos de motores trifásicos. 
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ANEXOS 

 

ANEXO 1: Sensores de Posição na Fabricação de VEs e VEHs 

 

Muitos fabricantes de VEs e VHEs ainda utilizam sensores de posição no 

controle dos motores elétricos. Por exemplo, os seguintes VHEs utilizam um sistema de 

controle de máquinas elétricas com sensor de posição angular [8]: 

 

 Toyota Prius (Toyota); 

 Scape Hybrid (Ford); 

 Accord Hybrid (Honda). 

 

A alta potência elétrica consumida e os diferentes ambientes no qual um veículo 

transita produzem uma considerável interferência (ruído) que afeta aos sensores destes 

veículos. O filtro pode reduzir o efeito do ruído. Porém, também introduz um atraso no 

sinal que pode diminuir o desempenho do sistema de controle. Portanto, a fabricação de 

VEs e VHEs requer sensores e controladores robustos. No entanto, a indústria 

automobilística também exige que a relação custo/benefício de cada componente de um 

veículo seja alta.  

Um sensor de posição rotativo é um transdutor que permite medir a posição 

angular de um sistema rotativo (por exemplo, o eixo do MSIP). Uma vez que o controle 

de um MSIP é feito por meio do controle da corrente nas suas três fases, é necessário 

conhecer a posição angular do eixo do motor para aplicar as técnicas de controle de 

máquinas elétricas. Entre os sensores de posição mais utilizados no VEs e VHEs, têm-se 

[71]: 

 

 Sensores por efeito Hall; 

 Encoders; 

 Resolvers. 
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A1.1. Sensor por Efeito Hall 

O efeito Hall foi descoberto em 1879 por Edwin Hall. Este fenômeno explica o 

que acontece quando um campo magnético é aplicado ortogonalmente a uma superfície 

metálica plana. Se uma corrente flui através de uma peça de metal, a tensão induzida 

sobre o metal muda segundo a variação do campo magnético aplicado. A equação 

(A1.1) permite calcular a tensão gerada pelo efeito Hall. 

 
Ndq

IB
uHall

0

  (A1.1) 

sendo I a corrente, B o a densidade de campo magnético aplicado, q0 é a carga do 

elétron, N é a densidade de portadores, e d é o largura do condutor. 

O sensor Hall é utilizado para monitorar o fluxo de três ímãs permanentes que 

giram junto com o eixo do motor.   

O sensor por efeito Hall é pequeno, econômico, robustos a umidade, vibração e 

poeira. Porém, o sensor por efeito Hall é sensível a mudanças de temperatura, e somente 

pode medir campos magnéticos a uma distância menor a 10 cm. 

 

A1.2. Encoder 

O encoder é um transdutor de posição angular que conta ou reproduz pulsos 

elétricos a partir do movimento rotacional de seu eixo. Converter movimentos rotativos 

em impulsos elétricos de onda quadrada. O encoder gera uma quantidade exata de 

impulsos por volta (360°). A frequência e desfasamento das ondas geradas dependem do 

movimento do eixo do motor ao qual o encoder está conectado. Este tipo de sensor pode 

ser classificado em duas famílias: incremental ou absoluto. 

O encoder incremental fornece normalmente dois pulsos quadrados defasados 

em 90º, que são chamados usualmente de canal A e canal B. A leitura de apenas um 

canal fornece somente a velocidade, enquanto que a leitura dos dois canais fornece 

também o sentido do movimento. Um outro sinal chamado de Z ou zero também está 

disponível e ele dá a posição absoluta “zero” do encoder. Este sinal é um pulso 

quadrado em que a fase e a largura são as mesmas do canal A.  

A resolução do encoder incremental é dada por pulsos/revolução (normalmente 

chamado de PPR), isto é, o encoder gera certa quantidade de pulsos elétricos por uma 

revolução dele próprio (no caso de um encoder rotativo).  
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A precisão do encoder incremental depende de fatores mecânicos, elétricos e 

ambientais, que são: erros na escala das janelas do disco, excentricidade do disco, 

excentricidade das janelas, erro introduzido na leitura eletrônica dos sinais, temperatura 

de operação e nos próprios componentes transmissores e receptores de luz. 

O princípio de funcionamento de um encoder absoluto e de um encoder 

incremental é bastante similar, isto é, ambos utilizam o princípio das janelas 

transparentes e opacas, com estas interrompendo um feixe de luz e transformando 

pulsos luminosos em pulsos elétricos. O encoder absoluto possui um importante 

diferencial em relação ao encoder incremental: a posição do encoder incremental é dada 

por pulsos a partir do pulso zero, enquanto a posição do encoder absoluto é determinada 

pela leitura de um código e este é único para cada posição do seu curso; 

consequentemente, os encoders absolutos não perdem a real posição no caso de uma 

eventual queda da tensão de alimentação (até mesmo se deslocados). Quando voltar a 

energia ao sistema, a posição é atua- lizada e disponibilizada para o mesmo (graças ao 

código gravado no disco do encoder) e, com isso, não se precisa ir até a posição zero 

para saber a sua localização como é o caso do incremental. 

O código de saída é utilizado para definir a posição absoluta do encoder. Os 

códigos mais empregados são o binário e o Gray. A codificação binária pode ser 

facilmente analisada. No entanto, o código Gray é mais robusto a falhas, porque 

somente um bit diferença duas leituras adjacentes. 

A detecção do movimento pode ser mecânico, óptico ou indutivo / magnético. 

 

 O método mecânico consiste em usar escovas em contato com condutores 

acoplado ao rotor. A principal desvantagem deste método e o desgaste 

mecânico das escovas. 

 O método ótico consiste em utilizar um LED ou transmissor infravermelho 

para enviar luz. No outro extremo, existe um receptor ótico. Informação 

digitalizada (sinais de onda quadrada) pode ser obtida diretamente de um 

disco codificado que transmite ou interrompe a faixa de luz produzida pelo 

LED. Atualmente, os encodes óticos fornecem muitas saídas digitais para 

determinar a posição inicial, velocidade e orientação do movimento. A 

desvantagem deste método é que o tamanho e a complexidade do encoder 

devem aumentar para melhorar a resolução da leitura de posição. 
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 O método magnético consiste em usar uma fonte de fluxo magnético no lugar 

de um LED. O fluxo é detectado por um sensor de efeito Hall. A 

desvantagem deste método é que e fontes externas de fluxo magnético podem 

interferir com a leitura do sensor. 

 

A1.3. Resolver 

O resolver é um sensor de posição rotativo analógico que está baseado no 

princípio da máquina bifásica ou transformador rotativo. Sua estrutura é mostrada na 

Figura A1.1.  O sensor resolver é robusto as interferências eletromagnéticas, variações 

de temperatura e umidade. 

O resolver é constituído por um eixo rotativo (rotor) com um enrolamento 

primário e uma carcaça estacionária (estator) com dois enrolamentos secundários 

defasados de 90. Quando o enrolamento primário é excitado com uma tensão senoidal 

ve(t), tensões alternadas vs(t) e vc(t) são induzidas nos enrolamentos do estator, segundo 

as seguintes equações [72]: 

 )cos()( tatv eee w  (A1.2) 
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Figura A1.1. Estrutura do sensor resolver. 
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Sendo: 

 

 ae : amplitude de excitação;

 we : frequência angular da excitação; 

 wm : velocidade mecânica; 

 ke : relação entre o número de espiras dos enrolamentos do estator

      com o rotor;

 q : posição angular do rotor.

 

A excitação do resolver possui uma frequência entre 1 até 10 kHz [72]. 

Geralmente, a velocidade mecânica é muito menor que a frequência de excitação do 

resolver (wm << we). Portanto, as equações (1.3) e (1.4) podem ser simplificadas: 

 
)(cos)(sen)( taktv eees wq  (A1.5) 

 )(cos)(cos)( taktv eeec wq  (A1.6) 

As equações (A1.5) e (A1.6) indicam que a informação da posição angular 

encontra-se modulada em amplitude.  

A obtenção da posição angular a partir dos sinais do resolver convencionalmente 

era efetuada por um equipamento chamado conversor resolver a digital (CRD) [73]. A 

estrutura do CRD é mostrada na Figura A1.2. A medição do ângulo está baseada em um 

sistema de rastreamento em malha fechada. Em primeiro lugar, os sinais vs(t) e vc(t) são 

multiplicados pelo cosseno e seno do ângulo estimado qest, respectivamente: 

 

 

Figura A1.2. Estrutura do conversor resolver a digital. 
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O erro eca(t) é definido como a diferença entre os sinais u1(t) e u2(t). Aplicando 

propriedades trigonométricas, tem-se: 
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 (A1.9) 

Um demodulador síncrono utiliza o sinal de excitação ve(t) para demodular 

eca(t). O resultado deste processo é a obtenção do erro ecc(t):  

 
)(sen)( estecc kte qq   (A1.10) 

A integral do sinal ecc(t) alimenta a um oscilador controlado por tensão (VCO).  

O VCO controla um contador cuja saída é a posição angular estimada (qe). Esta malha 

fechada faz que ecc(t) tenda a zero. Desta maneira, qe é uma boa aproximação da posição 

angular real.  

 qq  estcc te 0)(  (A1.11) 

O CRD fornece uma leitura da posição angular com elevada precisão e rejeição 

de ruído. Não obstante, o custo elevado do CRD motiva a procura de substitutos deste 

equipamento.  

Geralmente, tais sistemas substitutos estão baseados em malhas de 

realimentação, onde o VCO e o demodulador síncrono são substituídos por reguladores 

lineares (como o regulador PID). Outras técnicas utilizam demoduladores para obter o 

seno e o cosseno do ângulo, e depois utilizar funções trigonométricas inversas para 

calcular a posição angular do motor. 
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A Tabela A1.1 mostra uma comparação entre os sensores resolver, encoder e de 

efeito Hall [71]. Pode-se observar que o resolver é o sensor que fornece mais vantagens 

na fabricação de VE e VHEs. Adicionalmente, as oscilações do torque eletromagnético 

do MSIP são menores quando o resolver é utilizado [71]. Portanto, o resolver é usado 

nesta Tese de Doutorado. 

 

Tabela A1.1. Comparação entre os tipos de sensores de posição rotativos empregados 

nos VEs e VEHs. 

 Pontuação 

Especificação 
Resolver 

Sensor por 

efeito Hall 

Encoder 

magnético 

Custo 6 10 8 

Robustez ante IEM 20 8 9 

Baixa complexidade 12 12 9 

Facilidade de montagem 12 9 3 

Resolução 16 4 16 

Robustez 20 20 15 

Uso  10 10 6 

Total 96 73 65 
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ANEXO 2: Redes Neurais Artificiais 

 

Uma rede neural artificial (RNA) é um sistema de processamento paralelo 

constituído 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 de seu funcionamento [74]. 

Entre as vantagens do uso de RNAs no processamento de informação, têm-se: 

 

 Capacidade de generalização, interpolação e extrapolação; 

 Robustez a ruído; 

 Capacidade de processamento paralelo de informação; 

 Possibilidade de se utilizar uma grande variedade de diferentes topologias; 

 Diferentes ferramentas computacionais facilitam o projeto das RNAs. 

 

A força de processamento de uma rede neural reside na topologia e as conexões 

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

para obter conhecimento e gerar respostas adequadas. A base das redes neurais 

aplicadas na engenharia é o modelo do neurônio artificial [74], cuja estrutura é 

apresentada na Figura A2.1.  

Há três elementos básicos em um neurônio artificial: 

 

 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 ligado ao neurônio k e 

multiplicado pelo peso sináptico wkj; 

 Um somador, para somar os sinais de entrada ponderados pelos pesos 

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

aumenta ou diminui a entrada da função de ativação; 

 

 

Figura A2.1. Estrutura do neurônio artificial. 

wk1

wkm

 x1

 xm

...

S f(uk)  yk

 bk
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 Uma função de ativação f(uk), que modela os processos internos no neurônio. 

A tabela A2.1 mostra as funções de ativação mais utilizadas. 

 

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

influi no treinamento e comportamento da rede. Em geral, podem-se identificar três 

classes de arquiteturas: 

 

 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;  

 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;  

 Redes recorrentes: Nestas redes existe pelo menos um laço de realimentação 

de valores prévios da saída. Estas redes geralmente são utilizadas em sistemas 

onde deve ser considerada a evolução temporal dos dados. 

 

Tabela A2.1. Funções de ativação usadas em redes neurais artificiais 

Função de ativação Fórmula 
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Para que uma rede neural gere as saídas adequadas e tenha um desempenho 

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

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

rede. Podem-se mencionar cinco regras básicas de aprendizagem: 

 

 Aprendizagem por correção de erro: Os pesos sinápticos são atualizados para 

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

 Aprendizagem baseada em memória: Os exemplos são armazenados 

explicitamente em uma grande memória;  

 Aprendizagem hebbiana: Baseada nas conexões sinápticas biológicas. Dentro 

da rede neural, se dois neurônios são ativados constantemente e 

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

aumentada. Caso contrário, tal força é enfraquecida ou eliminada; 

 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; 

 Aprendizagem de Boltzmann: Método de aprendizagem estocástico. O 

objetivo é ajustar os pesos sinápticos para que a rede modele corretamente 

padrões de entrada de acordo com uma distribuição estatística de Boltzmann. 

 

Por outro lado, existem três maneiras como o ambiente influi no treinamento da 

rede (paradigmas de aprendizagem): 

 

 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; 

 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 com tais medidas; 

 Aprendizagem por reforço: um sistema crítico reforça as ações que melhoram 

o desempenho da rede. A rede aprende relações causa-efeito. 

 



129 

 

ANEXO 3: Técnicas de Estimação de Velocidade para o MSIP 

 

Na sequência, serão explicadas diferentes técnicas utilizadas na estimação da 

posição angular e/ou velocidade do MSIP [31], [75]. 

 

A3.1.  Estimação baseada no Monitoramento de Tensões e Correntes 

É a técnica de estimação mais simples. As equações de um MSIP  com polos não 

salientes  (Ld = Ld = L) no sistema de referência estacionário () são: 

  

)sen( emek
dt

di
Lriv qw

   (A3.1) 

 

)cos( emek
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Lriv qw



   (A3.2) 

sendo ke a constante da força eletromotriz. A partir destas equações, as componentes da 

FEM do MSIP podem ser estimadas da seguinte maneira: 
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O ângulo elétrico pode ser obtido aplicando funções trigonométricas inversas: 
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A velocidade mecânica pode ser obtida da seguinte maneira: 

 
dt

d
n e

me

q
ww   (A3.6) 

A técnica pode também ser aplicada ao MSIP de polos salientes. Esta técnica é 

simples de implementar, mas é sensível a variações dos parâmetros do motor. 

Adicionalmente, a estimação não é possível para baixas velocidades, porque a FEM é 

pequena. Nesse caso, geralmente se usa um algoritmo de arranque de malha aberta, e 

depois de atingir uma velocidade alta, usa-se o estimador descrito anteriormente. 
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A3.2.  Estimação pelo Cálculo do Fluxo Enlaçado 

Esta técnica está baseada no calculo do vetor fluxo enlaçado no sistema de 

referência estacionário ():  = [  ]
T
. As componentes deste vetor podem ser 

calculadas através das seguintes equações: 

 
ò  dtriv )(   (A3.7) 
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Tem-se: 
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A posição do vetor espacial do enlace de fluxo pode ser obtida através da 

seguinte fórmula: 

 













 








q 1tanf  (A3.12) 

Com o ângulo do vetor de fluxo enlaçado, é possível controlar as correntes de 

fase a serem impostas ao motor. 

Este método pode ser aplicado para MSIP e para motores de indução. Não 

obstante, o método possui as seguintes desvantagens: 

 

 O método depende da precisão dos sensores de tensão e corrente; 

 É pouco robusto quanto a variações dos parâmetros dom MSIP. Isto pode 

produzir um desalinhamento do sistema de coordenadas; 

 A integração pode dar problemas para baixas frequências. 
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A3.3. Estimação através dos Efeitos Geométricos e de Saturação 

Este método é aplicável em MSIP com polos salientes, e também depende da 

variação da indutância devido ao efeito de saturação magnética, e da diferença entre as 

indutâncias de eixo direto e quadratura. 

Utilizando as equações (2.4), (2.5), (2.16) e (2.17), e considerando uma 

frequência de chaveamento alta, tem-se: 
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A equação de tensão por fase do MSIP é: 

 
a

a
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dt

di
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sendo Lsa = Laa  Lab e ea é a força contra eletromotriz na fase a. Repetindo esta 

metodologia, tem-se: 
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O cálculo de Lsa pode ser efetuado a partir da equação (A3.15), sendo: 

 
dt

d
ke e

ea

q
  (A3.19) 

sendo ke a constante da força eletromotriz. Uma tabela de consulta (Look-Up Table em 

Inglês ) pode ser usada para estimar o ângulo elétrico qe a partir das  indutâncias Lsa, Lsb, 

Lsc. 
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A3.4. Estimação por Injeção de Sinais de Alta Frequência 

Uma técnica muito utilizada é a injeção de sinais de tensão ou corrente de alta 

frequência conjuntamente à alimentação da máquina. Para a compreensão deste método, 

considera-se o seguinte modelo do MSIP no sistema de referência estacionário: 
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)(5,0 qd LLL   (A3.23) 

  

)(5,0 dq LLL   (A3.24) 

Se Ld  Lq, é possível estimar a posição angular do eixo do MSIP ao combinar as 

tensões de alimentação convencionais com sinais senoidais de alta frequência vhf = 

[vhf  hf]
T
: 

  

)sen( tVv cchf w   (A3.25) 

  

)cos( tVv cchf w   (A3.26) 

A frequência (aproximadamente 1 kHz) e a amplitude (aproximadamente 10V) 

são escolhidas para obter boas estimativas da posição angular sem aumentar 

significativamente as distorção harmônicas nas correntes estatóricas. Combinando as 

equações (A3.20), (A3.21), (A3.25) e (A3.26), tem-se: 
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sendo I2 a matriz identidade. O vetor de corrente estatórica I possui três componentes: 

Uma componente de alta frequência que gira no mesmo sentido que o vetor de tensão de 

alta frequência vhf, uma componente que gira no sentido oposto, e uma componente de 

baixa frequência: 
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sendo we a derivada do ângulo elétrico. Só uma destas três componentes possui 

informação do ângulo elétrico do motor. Um algoritmo de processamento de sinais é 

necessário para capturar tal informação. 

  

A3.5. Filtro de Kalmam Estendido 

O filtro de Kalman é um algoritmo recursivo que é utilizado para estimar os 

estados de um sistema, baseando-se no conhecimento dos sinais aplicados à sua entrada, 

na medição de saída e do modelo da planta. Considera-se o seguinte sistema não linear: 

 )](),(),([)1( kkkk vuxfx   (A3.31) 

 )](),([)( kkk wxhy   (A3.32) 

No primeiro lugar, o sistema deve ser discretizado e modelado da seguinte 

maneira: 
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 (A3.33) 

sendo x(k) o vetor de estados no instante k, u(k) o vetor de entrada, y(k) o vetor de saída, 

v(k) o ruído do processo (devido a imprecisões do modelo), w(k) o ruído de medida 

(ruído nos sensores). As matrizes de covariância de v(k) e w(k) são Q e R 

respectivamente. As matrizes A(k) e H(k) são as matrizes Jacobianas das derivadas 

parciais de f e h referente a x, respectivamente: 
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A estimação do vetor de estado x
^
(k) é efetuada através do seguinte processo 

iterativo: 

 )1()()1(ˆ)()(ˆ  kkkkk uBxAx  (A3.36) 

 QAPAP  )()1()()( kkkk T
 (A3.37) 
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 (A3.38) 

 )](ˆ)()()[()(ˆ)(ˆ kkkkkk   xHyKxx  (A3.39) 

 )()]()([)( kkkk  PHKIP  (A3.40) 

sendo P(k) a matriz de covariância, K(k) o ganho de Kalman, enquanto que  x
^

(k) e 

P

(k) são as estimativas do vetor de estado e da matriz de covariância a priori. O 

algoritmo deve ser inicializado escolhendo valores adequados de x
^
(0), P(0), R e Q. 

 No caso de controle do MSIP, existem diferentes formas de definir o vetor de 

estado e o vetor de entrada. Isso define as matrizes do modelo. Contudo, analisando-se 

as equações, verifica-se que nenhuma variação nos parâmetros do motor é compensada 

pelo filtro. Outras técnicas devem ser utilizadas para aumentar a robustez deste 

estimador. 

 

A3.6. Estimação por Modos Deslizantes 

O estimador de modos deslizantes é um sistema de estrutura variável: a sua lei 

de controle é mudada deliberadamente durante o processo de observação de acordo com 

algumas regras, que dependem dos estados do sistema.  

A estrutura do observador por modos deslizantes para o MSIP é amostrada na 

Figura A3.1. O estimador consiste em um observador de corrente, um filtro passa-

baixas e uma etapa de cálculo do ângulo elétrico. 
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Figura A3.1. Estimador de modos deslizantes.  

 

O observador de corrente consiste em um estimador baseado nas equações do 

modelo do MSIP. O estimador é realimentado por um controlador tipo bang-bang que 

está alimentado pela diferença entre as correntes estimadas do motor e as correntes reais 

no sistema de referência . A dinâmica do estimador é representada através das 

seguintes equações: 
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sendo km o ganho do estimador. Como resultado, dois sinais z(t) e z(t) são obtidos: 

 ))(ˆ(.)( tisignktz m    (A3.43) 

 ))(ˆ(.)( tisignktz m    (A3.44) 

Aqueles sinais estão conformadas pelas estimativas das forças contra 

eletromotrizes e(t) e e(t) más ruído de alta frequência. O filtro passa baixas elimina 

aquele ruído de alta frequência, sendo possível obter as estimativas das forças contra 

eletromotrizes.  
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O ângulo elétrico pode ser obtido da seguinte maneira: 
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A equação (A3.46) permite calcular o ganho do estimador por modos deslizantes 

(km): 

 ))(,)(max( tetekm   (A3.46) 

 

A3.7. Estimação baseada em Técnicas de Inteligência Artificial 

Atualmente, técnicas de inteligência artificial como as redes neurais artificiais 

(RNA) e a lógica difusa (Fuzzy Logic em Inglês) estão sendo utilizadas na estimação da 

posição angular e velocidade do MSIP e outros motores trifásicos. Estas técnicas podem 

trazer vários benefícios na estimação de velocidade, pois têm a facilidade de atuar em 

sistemas não lineares ou em casos onde o modelo matemático é de difícil obtenção. 

As RNAs podem ser utilizadas para implementar uma função não linear da 

posição angular ou velocidade em função de parâmetros de entrada (tensões, correntes, 

fluxos, parâmetros elétricos, etc.). Outra possibilidade, é que a RNA calcule os ganhos 

dos estimadores apresentados anteriormente.  

Por outro lado, a lógica difusa permite representar o comportamento de um 

sistema utilizando uma linguagem semelhante à humana. É possível representar a 

dinâmica da planta ou do estimador através de sentencias SE-ENTÃO.  

As capacidades de interpolação, extrapolação e robustez a ruído faz às técnicas 

de inteligência artificial ferramenta muito úteis no controle de máquinas trifásicas sem 

sensores de posição. 

 

 

 

 

 

 

 

 


