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RESUMO

O conversor do tipo ponte completa em cascata (cascaded H-bridge - CHB) é uma das topologias

mais difundidas em acionamentos de velocidade variável com inversores de média tensão.

Aplicações de CHB que demandam elevado desempenho dinâmico geralmente usam o controle

orientado com o campo, com reguladores lineares de corrente, como estratégia de controle do

motor. Com o aumento da capacidade computacional dos sistemas de controle embarcados,

outras estratégias têm entrado em evidência, como o controle preditivo baseado em modelo com

conjunto finito de estados (finite control-set model predicitve control - FCS-MPC). No presente

trabalho, é estudada a aplicação do FCS-MPC, na forma de controlador de corrente (model

predictive current control - MPCC), no acionamento de velocidade variável do motor de indução

trifásico alimentado pelo inversor CHB. Os desafios associados à grande quantidade de vetores

espaciais de tensão utilizados no processo de otimização em tempo real, criam a necessidade

de estratégias de FCS-MPC adaptadas ao CHB. Neste trabalho, duas estratégias voltadas ao

CHB são aplicadas ao controlador preditivo de corrente. Na primeira, o conjunto de vetores

utilizados durante o processo de otimização em tempo real é um subconjunto baseado no vetor

selecionado no ciclo anterior. Na segunda, o vetor espacial de tensão ótimo é determinado pelo

modelo e usado como referência para selecionar o vetor espacial mais próximo que o inversor

pode aplicar. Após o controlador preditivo selecionar um vetor espacial de tensão, uma estratégia

de seleção dos estados de comutação é aplicada para resolver a redundância dos estados de

comutação internos da fase do CHB. Os métodos estudados são avaliados através de simulação

computacional. Os métodos adaptados ao CHB são também avaliados experimentalmente em

escala 1:10 de um inversor CHB de média tensão. Os resultados experimentais demonstram a

eficácia das técnicas avaliadas em controlar a corrente do motor ao longo de diferentes pontos de

operação, mantendo baixa frequência de comutação nos dispositivos semicondutores do inversor

CHB.

Palavras-chave: Conjunto finito de estados. Controle Preditivo. Inversor CHB. Motor de indução

trifásico.
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ABSTRACT

The cascaded H-bridge (CHB) converter is one of the most widely used topologies in variable-

speed drives with medium-voltage inverters. CHB applications requiring high dynamic perfor-

mance generally employ field-oriented control with linear current regulators as the motor control

strategy. With the increasing computational capacity of embedded control systems, other strate-

gies have gained attention, such as finite control-set model predictive control (FCS-MPC). In

this study, the application of FCS-MPC, in the form of model predictive current control (MPCC),

is investigated for the CHB inverter-fed induction motor drive. The challenges associated with

the large number of voltage space vectors used in the real-time optimization process create

the need for FCS-MPC strategies tailored to the CHB. In this work, two strategies adapted to

the CHB are applied to the predictive current controller. In the first strategy, the set of vectors

used during the real-time optimization process is a subset based on the vector selected in the

previous cycle. In the second strategy, the optimal voltage space vector is determined by the

model and used as a reference to select the nearest space vector that the inverter can apply. After

the predictive controller selects a voltage space vector, a switching state selection strategy is

applied to resolve the redundancy of the CHB phase’s internal switching states. The methods

studied are evaluated through computational simulations. The CHB-adapted methods are also

experimentally validated using a 1:10 scale prototype of a medium-voltage CHB inverter. The

experimental results demonstrate the effectiveness of the evaluated techniques in controlling the

motor current across different operating points while maintaining a low switching frequency in

the semiconductor devices of the CHB inverter.

Keywords: CHB inverter. Finite control-set. Predictive Control. Three-phase induction motor.
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Ksw Quantidade total de estados de comutação de um inversor CHB

L Quantidade de níveis possíveis para uma fase do inversor CHB

la Níveis da tensão de fase a do inversor CHB

Lσ Indutância de disersão do modelo Γ
′

Lm Indutância mutua entre o estator e o rotor

LM Indutância magnetizante do modelo Γ
′

Lrσ Indutância de dispersão do rotor

Lr Indutância de total do rotor

LR Indutância rotórica do modelo Γ
′

Lsσ Indutância de dispersão do estator

Ls Indutância total do estator

m Sinal modulante da geração do PWM

mzs Sinal modulante de sequência nula

ma,zsi Sinal modulante da fase a com injeção de sequência nula

nc Índice da camada de regiões triangulares

npp Quantidade de pares de polos do motor

Pn Potência ativa nominal do eixo do motor

Rσ Resistência total no modelo Γ
′

Rs Resistência do estator

Rr Resistência do rotor

RR Resistência do rotor no modelo Γ
′
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S1...4 Chaves da célula de potência do conversor CHB

s Vetor espacial de tensão do CHB normalizado pela tensão do barramento

CC

Tel Torque eletromagnético desenvolvido pelo motor

Ti Tempo integral do regulador linear do tipo PI

Tn Torque nominal motor

vaN Tensão entre o terminal de fase a e o ponto neutro do inversor CHB

vab Tensão de linha entre os terminais de fase a e b

vab,zsi Tensão de linha entre os terminais de fase a e b com injeção de sequência

nula

vcm Tensão de modo comum

vdc Tensão do barramento CC da célula de potência

Vdc,n Tensão nominal dos barramentos CC das célula de potência do inversor CHB

Vn Tensão trifásica eficaz nominal do motor

vo Tensão de saída da célula de potência

vs Vetor espacial de tensão do estator
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1 INTRODUÇÃO

Este capítulo inicia-se com uma revisão do acionamento de motores elétricos em ve-

locidade variável, sua importância e os principais dispositivos eletrônicos empregados nessa

aplicação. Na sequência, são revisadas as estratégias de controle classicamente utilizadas no

controle de motores de indução. Na terceira parte do capítulo, é discutido o controle preditivo

baseado em modelos, sua aplicação no acionamento de motores elétricos e os desafios relaciona-

dos aos conversores multiníveis. Por fim, são discutidos os objetivos do presente trabalho e uma

organização do documento é apresentada.

1.1 ACIONAMENTOS DE MOTORES ELÉTRICOS

Os motores elétricos são essenciais na vida moderna, sendo amplamente utilizados em

telefones celulares, eletrodomésticos, meios de transporte e, de forma ainda mais intensiva, na

indústria. Estima-se que aproximadamente 45 % de toda a energia elétrica produzida no planeta

seja processada ou consumida por estes dispositivos (Stockton; McElveen; Chastain, 2024).

Avaliando o impacto nos diferentes setores da economia, números da década passada apontam

que cerca de 70 % da energia elétrica no setor industrial é utilizada por motores, enquanto nos

setores primário e secundário os motores participam de 33 % do consumo (Almeida; Ferreira;

Baoming, 2014). Essa elevada participação dos motores elétricos no consumo e processamento

global de energia ressalta a importância de promover a eficiência energética desses dispositivos

eletromecânicos e de suas aplicações.

Bombas e ventiladores, representando 40 % das cargas de motores elétricos, destacam-se

como exemplos de aplicações que frequentemente operam em velocidade fixa. Nesses casos,

ajustes no processo são feitos por válvulas e registradores, introduzindo perdas significativas no

sistema (Lawrence; Miller, 2015). Embora os motores elétricos sejam intrinsecamente eficientes,

em média 30 % da energia entregue no eixo do motor é dissipada como perdas no sistema

mecânico em aplicações de velocidade fixa (Lawrence; Miller, 2015).

A preocupação com a eficiência se torna ainda mais evidente com o aumento de potência

das aplicações industriais de motores elétricos, acelerada pela economia de escala e a busca

por processos mais produtivos (Rodríguez et al., 2009). Quando a potência consumida por

essas aplicações atinge ou ultrapassa a faixa de megawatts, esses sistemas são geralmente

alimentados por redes de média tensão, com valores típicos entre 2,3 kV e 13,8 kV (Rodríguez;

Lai; Peng, 2002). Exemplos de acionamentos de motores em média tensão e alta potência incluem

ventiladores, bombas, esteiras transportadoras, compressores, moinhos, moedores, extrusoras e

sistemas de propulsão naval (Kouro et al., 2010).

Colocada a relevância das aplicações de motores, soluções que permitam maior flexibili-

dade operacional e eficiência têm ganhado destaque. Os acionamentos de motores em velocidade

variável (variable speed drives - VSDs) surgem como a tecnologia com maior capacidade de re-

dução do consumo de energia em sistemas com motores elétricos (Almeida; Ferreira; Both, 2005).
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Motores trifásicos de corrente alternada (CA) acionados por inversores eletrônicos constituem

a principal forma de VSD. Além da possibilidade de variação de velocidade para a regulação

de processos, os VSDs oferecem vantagens como controle de velocidade e torque em malha

fechada, partida controlada, robustez contra falhas na alimentação, alta qualidade de energia e

proteção de motores e transformadores.

A aplicação de VSDs em média tensão introduz uma série de novos desafios. A solução

tradicional de inversores de dois níveis (two-level - 2L) é adaptada para média tensão com o uso

de estruturas mais complexas nos braços de potência, combinando múltiplas chaves em série,

circuitos de auxílio à comutação e equalizadores de tensão resistivos. Além disso, os retificadores

usam configurações multipulsos, e os barramentos CC utilizam conjuntos de capacitores em

série (Wu, 2006). O conjunto gerado é muito mais complexo do que o necessário para aplicações

em baixa tensão.

Como alternativa aos conversores de dois níveis alimentados em média tensão, surgem as

topologias de conversores multiníveis (multilevel - ML), trazendo maior flexibilidade e eficiência.

Esses conversores empregam múltiplos barramentos CC e diferentes arranjos de semicondutores

para fornecer tensões de saída com mais de dois níveis (Rodríguez; Lai; Peng, 2002). As

topologias multiníveis oferecem características como baixa distorção harmônica na tensão

de saída, baixo dv/dt, baixa tensão de modo comum, robustez contra falhas e modularidade

(Rodríguez et al., 2007; Rodríguez et al., 2009; Kouro et al., 2010; Abu-Rub et al., 2010).

1.1.1 Conversores multiníveis

Dentre as topologias de conversores multiníveis, destacam-se como padrão de mercado

para VSDs em média tensão o conversor com ponto neutro grampeado (neutral point clamped -

NPC), o conversor com capacitor flutuante (flying capacitor - FCC), o conversor ponte-completa

em cascata (cascaded H-bridge - CHB) e o conversor multinível modular (Modular Multilevel

Converter - MMC) (Abu-Rub et al., 2010; Perez et al., 2015). A escolha entre essas topolo-

gias depende de características como o nível de tensão, possibilidade de redundância, espaço

disponível para instalação do equipamento eletrônico e o desempenho esperado.

Os inversores de três níveis (three-level - 3L) do tipo NPC utilizam um barramento CC

de média tensão com chaves de tensão de bloqueio compatíveis. Essa configuração permite sua

aplicação em acionamentos de motores de média tensão, até a faixa de 4160V , sem a necessidade

de transformadores de saída ou semicondutores em série (Wu, 2006). O barramento CC desses

conversores é geralmente alimentado por transformadores multipulsos, cujos secundários operam

em média tensão e podem ser posicionados a certa distância das pontes retificadoras.

Por outro lado, os inversores do tipo CHB são modulares, com células de potência

compostas por capacitores e IGBTs de baixa tensão. Essas células são geralmente alimentadas

por retificadores trifásicos conectados a um conjunto de secundários de um transformador

multipulso, que é parte integral do equipamento. A quantidade de níveis e a tensão de saída dos

inversores CHB dependem do número de células de potência combinadas. Uma configuração
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típica para inversores CHB de tensão nominal de 6,9 kV usa 6 células por fase, produzindo até

13 níveis diferentes (Wu, 2006).

Seja pelas comutações de chaves em barramentos de média tensão nos conversores

NPC ou pela grande contagem de dispositivos nos conversores CHB, as perdas de comutação

representam uma parcela significativa das perdas em conversores multiníveis. Para atender aos

requisitos de eficiência dos VSDs em média tensão, esses conversores geralmente operam em

baixa frequência de comutação, tipicamente entre 500 a 700 Hz (Abu-Rub et al., 2010; Kouro et

al., 2010). As modulações mais utilizadas são a modulação por largura de pulso (pulse width

modulation - PWM) baseada em portadoras, modulação vetorial (space vector modulation -

SVM) e as modulações baseadas em sequências pré-definidas de comutação, como a eliminação

seletiva de harmônicas (selective harmonics elimination - SHE) e a modulação síncrona otimizada

ou OPP (Optimized Pulse Pattern) (Rodríguez et al., 2009; Holtz; Oikonomou, 2007; Leon et al.,

2016).

As estratégias de modulação baseadas em portadoras adaptam o conceito dos dois níveis

para os multiníveis. Os exemplos mais comuns são a modulação com portadoras deslocadas

em nível (level shifted carriers pulse width modulation - LSPWM) e em fase (phase shifted

carriers pulse width modulation - PSPWM) (Rodríguez et al., 2009; Leon et al., 2016). No caso

dos CHBs e FCCs, a utilização do PSPWM desloca as harmônicas de comutação para altas

frequências, distribui uniformemente a potência consumida pelas células e equaliza a utilização

dos semicondutores. Por essas razões, o PSPWM é o padrão da indústria para essas topologias

(Rodríguez et al., 2009; Kouro et al., 2010). (Rodríguez et al., 2009; Kouro et al., 2010).

Já as modulações pré-programadas utilizam sequências de comutação pré-definidas com

objetivos específicos. No SHE, os instantes de transição da tensão são calculados de forma

a zerar as componentes harmônicas de ordens selecionadas, facilitando o projeto de filtros

para conversores que operam em baixíssima frequência de comutação (Leon et al., 2016). O

OPP tem seus instantes de comutação definidos por um processo de otimização offline, que

busca minimizar, por exemplo, a distorção harmônica total (total harmonic distortion - THD)

(Holtz; Oikonomou, 2007). Esse tipo de estratégia permite a comutação em baixa frequência

de semicondutores nos barramentos de média tensão, aumentando drasticamente a eficiência de

conversores como NPC (Leon; Vazquez; Franquelo, 2017; Holtz; Oikonomou, 2007).

Na operação de conversores multiníveis, além do esquema de modulação apropriado,

geralmente são empregadas estratégias adicionais para atender necessidades específicas das topo-

logias, como o balanceamento dos barramentos e a distribuição de potência entre células (Leon;

Vazquez; Franquelo, 2017). A injeção de sequência zero, sendo uma dessas etapas adjacentes

à modulação, cumpre papéis como garantir a melhor utilização da tensão do barramento CC,

balanceamento da tensão dos capacitores no NPC ou controle das correntes circulantes no MMC.
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1.2 ESTRATÉGIAS DE CONTROLE CLÁSSICAS

Outro aspecto fundamental da operação dos VSDs é o controle do motor elétrico co-

nectado nos terminais de saída do inversor. As estratégias de controle mais comuns para os

conversores multiníveis aplicados em VSDs são o controle de tensão por frequência (V/F) e

o controle orientado com o campo (Field Oriented Control - FOC) (Kouro et al., 2010). A

aplicação dessas estratégias é similar para os conversores de dois níveis e multiníveis, onde o

esquema de controle gera referências de tensão para a etapa de modulação, que comanda as

chaves do inversor para entregar a tensão desejada ao motor.

O controle V/F tradicional é um tipo de controle escalar, que atua na tensão e frequência

entregue ao motor em malha aberta, buscando manter o fluxo estatórico constante através da

relação entre tensão e frequência, sem regulação do comportamento transiente do motor (Kaz-

mierkowski; Krishnan; Blaabjerg, 2002). Estratégias de controle escalar são mais comumente

utilizadas em aplicações que possuem variação lenta do ponto de operação e poucas perturbações

externas, como bombas, ventiladores e compressores (Kazmierkowski et al., 2011). O atrativo

do controle V/F clássico é a facilidade de comissionamento, visto que o ajuste do VSD depende

apenas de dados básicos de placa do motor, como tensão, frequência e corrente nominais. A

estratégia também é tolerante a variações do sistema, como cabos longos, presença de filtros e

transformadores, que podem ser ignorados nos ajustes ou incorporados através de compensações

empíricas. Os principais problemas do controle V/F são a baixa precisão da regulação de velo-

cidade em regime permanente, a necessidade de utilizar rampas longas o suficiente para evitar

desarmes na variação de velocidade, e a incapacidade de responder a variações abruptas na carga.

Tanto a variação rápida da velocidade do motor quanto da carga podem causar aumentos rápidos

da corrente dos terminais, que causam o desarme do sistema e interrupção do acionamento.

Em contraste ao controle escalar, segundo Kazmierkowski et al. (2002) esquemas de

controle vetorial, como o FOC, são aqueles que atuam na amplitude, posição e velocidade angular

dos vetores espaciais de tensão, corrente e fluxo para regulação do comportamento do motor

tanto em regime permanente quanto em condições transitórias. O FOC, proposto inicialmente

nos trabalhos de Blaschke (1971) e Hasse (1972), é a opção clássica para aplicações de alto

desempenho que dependam de regulação precisa de velocidade e torque, além de capacidade

de rejeição a variações da carga. A orientação ao campo permite o controle desacoplado de

torque e fluxo através da decomposição das correntes do estator em um sistema de coordenadas

giratório sincronizado com o fluxo rotórico, estatórico ou do entreferro (Kazmierkowski et al.,

2011). Alguns casos típicos de aplicação do FOC são guindastes, elevadores, veículos com tração

elétrica e posicionadores (Kazmierkowski et al., 2011; Klerk; Saha, 2021; Cheng et al., 2024).

A implementação usual do FOC é feita utilizando reguladores lineares de corrente do

tipo PI, que produzem referências de tensão para moduladores PWM (Kazmierkowski et al.,

2011). Os controladores de corrente recebem suas referências de malhas externas de controle

de velocidade angular e fluxo (Hinkkanen, 2004). O desempenho dinâmico do controle vetorial
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está intimamente relacionado com o ajuste dos seus reguladores, especialmente os de corrente

(Briz et al., 2001), e a máxima dinâmica dos controladores de corrente é limitada pela taxa de

amostragem do controle e pelo atraso de transporte do PWM (Holmes; McGrath; Parker, 2012).

Além do projeto cuidadoso dos ganhos dos reguladores, para atender dinâmicas mais rápidas

pode ser necessário aumentar a frequência das portadoras, o que pode ser um fator limitante

para conversores de média tensão que são fortemente afetados pelas perdas de comutação dos

semicondutores.

Uma alternativa ao FOC para aplicações de alto desempenho é o controle direto de torque

(direct torque control - DTC) introduzido na década de 1980 por Noguchi e Takahashi (1984),

e por Depenbrock (1985) na forma de direct self control (DSC) (Takahashi; Noguchi, 1986;

Depenbrock, 1988; Casadei et al., 2002). O DTC tradicional permite o controle do torque e do

fluxo do motor em malha fechada sem necessidade de reguladores de corrente, moduladores

e realimentação de velocidade (Buja; Menis, 2008). Na sua implementação original, o DTC

usa controladores de histerese para o torque e fluxo do motor, em que os erros são entregues

a comparadores de histerese de dois ou três níveis, e a saída indica se o torque e fluxo devem

aumentar, diminuir ou permanecer iguais (Takahashi; Noguchi, 1986). A saída dos comparadores

de histerese é entregue a uma tabela de estados de comutação, que seleciona a tensão para

produzir a variação de torque e fluxo solicitados pelos controladores (Takahashi; Noguchi, 1986).

Para permitir a seleção adequada do estado de comutação a partir da tabela, o DTC depende

diretamente da capacidade de estimar com qualidade o fluxo estatórico e o torque do motor

(Buja; Kazmierkowski, 2004).

O DTC clássico tem como principais vantagens a resposta rápida à variação da referência

de torque e menor sensibilidade paramétrica em relação ao FOC (Casadei et al., 2002). Os

pontos negativos mais evidentes do controle direto de torque são a dificuldade de controle em

baixíssima velocidade, a ondulação elevada de corrente e torque, a frequência de comutação

variável e a impossibilidade de controle direto das correntes (Casadei et al., 2002). Apesar

da carga computacional reduzida, outro ponto que pode dificultar a utilização do DTC é a

necessidade de utilizar tempos de amostragem menores que os do FOC para obter a resposta

dinâmica desejada (Casadei et al., 2002). Variações do DTC original trazem soluções para alguns

dos pontos negativos, como a utilização de combinações pré-definidas de vetores e tempos para

aumentar de forma controlada a tabela de comutação e diminuir a ondulação de torque e fluxo

(Casadei et al., 2002), ou a utilização de reguladores lineares e moduladores para operação em

frequência fixa (Buja; Kazmierkowski, 2004). Apesar das melhorias, a adição de reguladores

lineares, transformações de sistema de referência, necessidade de estimação do fluxo rotórico

e adição de etapas dedicadas de modulação removem a simplicidade do DTC original, com

comparadores de histerese e tabela de estados de comutação (Buja; Kazmierkowski, 2004).
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1.3 CONTROLE PREDITIVO BASEADO EM MODELO

Com o aumento da capacidade computacional dos sistemas de controle embarcados nos

conversores eletrônicos, estratégias de controle modernas têm sido aplicadas nestes dispositivos,

como controladores baseados em lógica fuzzy, controladores baseados em redes neurais (neural

networks - NN), controladores de modo deslizante e o controle preditivo baseado em modelo

(Model Predictive Control - MPC) (Kazmierkowski et al., 2011; Vazquez et al., 2017). Em

particular, o MPC se destaca pela sinergia com diversas aplicações de conversores eletrônicos,

oferecendo a capacidade de acomodar as não linearidades dos modelos, permitindo o controle

multivariável e a inclusão de restrições de acordo com a aplicação (Cortés et al., 2008). Aplicado

aos VSDs, o MPC beneficia-se da qualidade elevada dos modelos matemáticos disponíveis

para os motores elétricos, permitindo a predição precisa de estados futuros da carga durante a

operação (Rodriguez et al., 2022b).

O termo MPC engloba uma grande variedade de implementações de controladores, as

características comuns entre eles são o uso de modelos do sistema para predição do estado futuro

e a seleção da ação de controle através de um processo de otimização (Cortés et al., 2008).

Dois grupos distintos de controle preditivo baseado em modelo podem ser definidos de acordo

com a saída que oferecem ao sistema, o MPC com conjunto de controle contínuo (continuous

control set model predictive control - CCS-MPC), cuja saída é um valor contínuo que deve ser

sintetizado por um modulador, e o MPC com conjunto finito de estados (finite control-set model

predicitve control - FCS-MPC), que produz diretamente o estado de comutação que deve ser

aplicado nas fases do conversor (Cortés et al., 2008; Ahmed; Koh; Lee, 2018).

No CCS-MPC, a otimização é comumente formulada como um problema quadrático

de programação não linear restrita ou irrestrita (Harbi et al., 2023). A etapa computacional da

otimização possui custo similar ao do FCS-MPC e não é afetada pelo aumento de estados de

comutação do conversor (Cortés et al., 2008), mas a construção do problema de otimização é

complexa, especialmente para conversores multiníveis (Harbi et al., 2023). Como mencionado

anteriormente, o CCS-MPC gera uma saída contínua, no caso dos inversores trifásicos, um

vetor espacial de tensão que deve ser entregue a um modulador responsável por sintetizar a

tensão média instantânea solicitada pelo controle (Harbi et al., 2023). A dificuldade de adequar

o problema de otimização em tempo real diminui a atratividade desse tipo de estratégia para

inversores de propósito geral, que devem ser capazes de se adequar rapidamente a diferentes

motores e cargas.

A quantidade finita de estados de comutação dos conversores eletrônicos de energia

confere a eles uma natureza discreta, tornando-os propícios para a aplicação do FCS-MPC.

Nessa abordagem, o processo de otimização em tempo real é baseado na predição do estado

futuro a partir da aplicação dos vetores espaciais de tensão que o conversor é capaz de produzir

(Rodríguez et al., 2007). O vetor espacial que minimiza a função custo é selecionado como

ação de controle, definindo de forma direta os estados de comutação das chaves do conversor
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(Rodríguez et al., 2007). A facilidade de solução do problema de otimização, possibilidade de

inclusão de restrições e múltiplos objetivos de controle tornam o FCS-MPC uma alternativa ainda

mais atraente para conversores eletrônicos (Harbi et al., 2023). O uso desta estratégia tem sido

extensivamente investigado para diferentes aplicações, topologias de conversores eletrônicos,

e adaptações do FCS-MPC clássico (Kouro et al., 2009; Rodriguez et al., 2013; Vazquez et

al., 2017). Aplicações em VSDs têm sido apresentadas para diferentes motores, usando tanto

inversores de 2L quanto multiníveis (Scoltock; Geyer; Madawala, 2013; Rodriguez et al., 2022b;

Rodriguez et al., 2022a). Alguns dos principais desafios da aplicação do FCS-MPC são a

frequência de comutação variável, a suscetibilidade a variações paramétricas, o ajuste de fatores

de peso e o aumento de carga computacional para horizontes longos de predição ou conversores

multiníveis, na ordem da quantidade adicional de computações do modelo de predição (Harbi et

al., 2023).

Nas aplicações de FCS-MPC em acionamento de motores elétricos, duas configurações

são comumente utilizadas, o controle preditivo de corrente baseado em modelo (Model Predictive

Current Control - MPCC) e o controle preditivo de torque baseado em modelo (Model Predictive

Torque Control - MPTC) (Rodriguez et al., 2022b).

Na configuração de MPCC, o FCS-MPC é aplicado como controlador do vetor espacial

de corrente dos terminais do motor, substituindo os controladores lineares de corrente (Rodriguez

et al., 2022b). Como no FOC, as referências de corrente são geradas pelas malhas externas de

regulação de velocidade e fluxo. Nesse arranjo, a etapa de predição é responsável por determinar

a corrente do próximo estado que será produzida de acordo com os vetores de tensão disponíveis

e o estado da máquina de indução (Vargas et al., 2008). A função custo do MPCC geralmente

baseia-se na diferença quadrática entre as componentes do vetor espacial de corrente de referência

e predito (Rodriguez et al., 2022b). Dessa forma, o MPCC seleciona como ação de controle

o vetor espacial de tensão que minimiza o erro das correntes do estator para ser aplicado no

próximo instante de amostragem.

Já no MPTC, o controlador preditivo atua para regular diretamente o torque e a amplitude

do fluxo estatórico da máquina elétrica (Rodriguez et al., 2022b). Neste caso, a referência de

torque continua vindo do regulador de velocidade e o regulador de fluxo é removido, com a

referência sendo entregue diretamente para o controlador preditivo. A etapa de predição utiliza o

modelo do motor para computar diretamente o torque e o fluxo produzidos de acordo com o vetor

de tensão aplicado (Geyer; Papafotiou; Morari, 2009). Para o MPTC a função custo assume um

novo formato, baseado na diferença quadrática entre o torque e fluxo de referência e preditos. Um

coeficiente que define o peso do erro de fluxo em relação ao erro de torque também é aplicado

na função custo (Davari; Khaburi; Kennel, 2012). Da mesma forma que para o MPCC, a função

custo pode ser alterada para acomodar outras particularidades do sistema, mas no MPTC traz

naturalmente o desafio da escolha de um valor de coeficiente de peso para priorização do torque

ou fluxo na função custo (Davari; Khaburi; Kennel, 2012). Múltiplos estudos propõem soluções

para a escolha desses fatores de peso, com métodos de ajuste em tempo real ou em tempo de
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projeto, ou até mesmo a avaliação sequencial do torque e depois do fluxo, mas esse ponto deve

ser levado em consideração quando o MPTC é aplicado (Rodriguez et al., 2022b). Apesar do

aumento da complexidade do modelo de predição e da adição do coeficiente de peso, o MPTC

controla diretamente o torque e fluxo, selecionando em tempo real o vetor espacial que minimiza

a função custo.

Uma abordagem alternativa do FCS-MPC consiste na manipulação do modelo de predição

de forma que as equações sejam utilizadas para encontrar um vetor espacial de tensão em função

das correntes de referência (Kim; Chan; Kwak, 2017). Esse vetor de tensão de referência é

equivalente à ação de controle deadbeat (DB), então o processo de otimização em tempo real

determina o vetor espacial mais próximo à ação DB (Kim; Chan; Kwak, 2017; Abdelrahem

et al., 2019). A estrutura do esquema de controle, assim como em outras variações, pode

ser mantida a mesma do MPCC ou MPTC tradicional, mas a reestruturação da predição e

otimização possibilita a redução do custo computacional, o que pode ser vantajoso para topologias

multiníveis (Kim; Chan; Kwak, 2017), além de viabilizar formas alternativas de compensação dos

desvios paramétricos (Abdelrahem et al., 2019). Nesse tipo de abordagem, a função é modificada

para comparar um vetor de tensão ótimo de referência, equivalente à ação deadbeat, com os

vetores candidatos a serem aplicados no próximo ciclo (Kim; Chan; Kwak, 2017; Abdelrahem et

al., 2019).

Em comparação com o FOC, o MPCC e MPTC acomodam naturalmente as não linea-

ridades do sistema nos seus modelos de predição, entregam desempenho dinâmico ótimo sem

necessidade do ajuste crítico dos reguladores de corrente e eliminam a necessidade de uma etapa

dedicada de modulação. Ao avaliar o MPTC em relação ao DTC, pode-se destacar a possibili-

dade de inclusão de restrições para limitar a corrente do estator na função custo (Miranda et al.,

2009) e a seleção da ação de controle ótimo pelo processo de otimização em tempo real sem

necessidade da tabela heurística de estados de comutação. Na sua implementação básica, assim

como no DTC, o MPCC e MPTC entregam frequência de comutação variável e necessitam de

tempos de amostragem reduzidos para que a frequência de comutação em regime permanente e

as ondulações de torque e corrente se mantenham em níveis comparáveis ao do FOC (Rodriguez

et al., 2012).

Outro ponto de atenção em relação ao FCS-MPC, ainda mais evidente do que em outros

métodos vetoriais de controle, é a dependência dos parâmetros do sistema envolvidos com as

etapas de estimação e de predição (Young; Perez; Rodriguez, 2016). Uma solução apresentada

para a variação paramétrica é a utilização de um observador de perturbações para correção

em tempo real dos modelos de estimação e predição (Wang et al., 2017). Outros trabalhos

apresentam alternativas chamadas de MPC sem modelo (model free MPC - MFMPC), onde o

erro de predição é armazenado e utilizado para corrigir predições futuras (Lin et al., 2014) ou é

aplicado um observador de estados estendido, na forma de um modelo ultra-local (Zhang; Jin;

Huang, 2021). Em outro trabalho com FCS-MPC baseado em deadbeat, um vetor de tensão de

compensação do erro paramétrico é calculado a partir do erro de predição da corrente e utilizado
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para correção do vetor de tensão de referência (Santos et al., 2023). Na proposta chamada de

MPC sem parâmetros do motor (motor-parameter-free MPC - MPF-MPC), nenhum parâmetro

da máquina elétrica é utilizado e o modelo é ajustado em tempo real com base na análise da

variação de tensão e corrente (Zhang et al., 2024). Em uma implementação do FCS-MPC usando

o vetor espacial de tensão da ação deadbeat como referência para a otimização, foi proposta a

utilização de um termo de compensação somado à tensão de referência, constituído da integração

do erro de predição das correntes no sistema de referência giratório, para compensação dos

desvios paramétricos em regime permanente (Abdelrahem et al., 2019). As soluções citadas para

a dependência paramétrica do sistema são acompanhadas de certos custos. Alguns dos métodos

trazem o aumento da complexidade do algoritmo de controle e do tempo de computação, outros

criam a necessidade de ajustes de observadores de estado, outros requerem curtos períodos de

amostragem para serem eficazes. Esses compromissos para solução de problemas devem ser

avaliados de acordo com a aplicação do FCS-MPC em questão.

1.3.1 Controle preditivo em conversores multiníveis

A extensão do FCS-MPC para os conversores multiníveis vem acompanhada de desafios

como a inclusão de novos objetivos de otimização, a minimização da quantidade de comutações

e a carga computacional relacionada à grande quantidade de estados de comutação possíveis

(Vazquez et al., 2014; Rodriguez et al., 2013). A função custo pode receber termos para penalizar

a diferença de tensão dos capacitores do barramento CC do NPC (Geyer; Papafotiou; Morari,

2009), a variação de tensão do capacitor de grampeamento do flying capacitor e a quantidade de

comutações das chaves (Rodriguez et al., 2013).

Em VSDs com conversores multiníveis, pode-se destacar a aplicação da técnica chamada

de Controle Preditivo por Padrão de Pulsos Baseado em Modelo (Model Predictive Pulse

Pattern Control - MP3C) no inversor NPC trifásico (Geyer et al., 2012). O MP3C apresenta a

capacidade de resposta rápida em transientes, inerente aos controladores preditivos, com baixo

conteúdo harmônico por frequência de comutação em regime permanente, como característico

ao OPP (Rodriguez et al., 2022a; Vazquez et al., 2017). A mesma técnica já foi estendida a

outras topologias multiníveis, como o conversor com ponto neutro grampeado ativo de cinco

níveis (five-level active neutral-point-clamped - ANPC5L) (Oikonomou et al., 2013) e o MMC

(Vasiladiotis; Christe; Geyer, 2019).

1.3.2 Controle preditivo aplicado ao CHB

No conversor CHB, o incremento da quantidade de células aumenta drasticamente

a quantidade de combinações de comutações e de vetores espaciais diferentes. O tempo de

computação associado com a otimização em tempo real dificulta a implementação do FCS-MPC

tradicional nesses conversores. Surge então a necessidade de adaptações do FCS-MPC voltadas

a topologias com elevada quantidade de combinações de comutação.
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A solução proposta por Cortés et al. (2010), para reduzir o esforço computacional do FCS-

MPC no CHB, limita o conjunto de controle a um subconjunto de combinações de comutação,

que encontra-se ao redor do último vetor espacial aplicado (Cortés et al., 2010). Dessa forma,

independente da quantidade total de vetores espaciais possíveis, a computação das etapas de

predição e otimização é limitada aos vetores contidos no subconjunto. Após a seleção do vetor

espacial de tensão único a ser aplicado, a redundância de vetores pode ser resolvida selecionando

aquele que minimiza o modo comum (Cortés et al., 2010).

Em uma outra abordagem, apresentada por Kim et al. (2017), o modelo de predição é

resolvido para identificar o vetor espacial de tensão de referência em função das correntes de

referência, equivalente à ação de controle (deadbeat). A região triangular do espaço vetorial que

contém a tensão de referência é identificada e o vértice mais próximo da referência é selecionado

como ação de controle (Kim; Chan; Kwak, 2017). Da mesma forma que no método anterior, a

redundância de vetores espaciais pode ser tratada separadamente da seleção do vetor espacial

único.

No trabalho de Baidya et al. (2018), é apresentada uma reformulação do problema de

otimização, de forma que possa ser resolvido via um algoritmo de otimização mais eficiente que

o da busca exaustiva, o SDA (sphere decoding algorithm) (Baidya et al., 2018). Este método

apresenta uma estruturação mais complexa, porém, a eficiência computacional obtida na solução

da otimização viabiliza a aplicação de horizontes longos de predição. O termo horizontes longos

de predição denota a predição de mais de um passo de amostragem à frente durante o processo

de otimização em tempo real, de acordo com as necessidades da aplicação.

Para os inversores trifásicos, o FSC-MPC pode contemplar apenas a seleção do vetor

espacial que produza a tensão trifásica necessária, pode integrar a escolha entre vetores redun-

dantes ou até mesmo a solução dos estados de comutação internos da fase. Nos trabalhos de

Cortés et al. (2010) e Kim et al. (2017), o controle preditivo trata apenas da seleção do vetor

espacial único que deve ser aplicado na carga, deixando a solução da redundância trifásica e de

fase para lógicas posteriores. O trabalho de Baidya et al. (2018), baseado na solução via SDA,

inclui os vetores redundantes no processo de otimização, deixando apenas a solução dos estados

de comutação internos das fases para etapas posteriores. Na aplicação do controle preditivo

ao CHB monofásico, é comum que o estado de comutação interno da fase esteja integrado no

processo de otimização (Karamanakos; Pavlou; Manias, 2014; Ramírez et al., 2020; Baier et al.,

2021; He et al., 2023).

De forma geral, entre os trabalhos focados no CHB, são apresentadas soluções para lidar

com a grande quantidade de vetores disponíveis, viabilizando a utilização do FCS-MPC nessa

topologia. Como destaque:

• A técnica apresentada por Cortés et al. (2010) permite que o custo computacional

mantenha-se fixo, determinado pelo tamanho do subconjunto, independente da quan-

tidade de células por fase, entregando uma tensão de saída com dv/dt naturalmente
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limitado, ao custo de parte do desempenho dinâmico ótimo do FSC-MPC tradicional.

• A proposta de Kim et al. (2017) reduz a carga computacional do processo de otimização,

mantendo o desempenho dinâmico do FCS-MPC tradicional, em troca de uma busca

no plano complexo para determinar os três vetores de tensão que serão avaliados na

minimização da função custo.

Além dos méritos citados acima, no histórico dos trabalhos que aplicam o FCS-MPC ao

CHB são observadas as características tradicionais dessa topologia, como a alta qualidade de

energia com comutação em baixa frequência dos semicondutores, conjunto proporcionado pela

quantidade elevada de níveis da tensão. Apesar dos pontos mencionados serem atrativos para

VSDs de média tensão e alta potência, os trabalhos citados anteriormente, que investigam o uso

do FCS-MPC no CHB, usam cargas compostas por algum tipo de combinação de indutores e

resistores, com ou sem conexão com a rede, não havendo resultados de aplicações em motores

elétricos.

1.4 OBJETIVOS DO TRABALHO

A partir dos pontos apresentados, pode-se verificar a importância dos acionamentos de

motores em velocidade variável e a relevância do inversor CHB para acionamentos em média

tensão e alta potência. É também colocada em evidência a crescente presença do FCS-MPC como

um método de controle moderno, que se aplica de forma ampla aos conversores de eletrônica de

potência, tornando-se um candidato principalmente para aplicações de alto desempenho. Dessa

forma, o objetivo estabelecido para o presente trabalho é investigar a aplicação do conversor

CHB no acionamento de motores trifásicos de indução com uso de controle FCS-MPC. O motor

de indução foi selecionado pela sua abrangência nos acionamentos de velocidade variável. As

técnicas a serem avaliadas foram escolhidas de acordo com as suas características relacionadas

ao CHB, possibilidade de adaptação para diferentes quantidades de células, alteração do modelo

de predição para adequar-se ao motor elétrico e facilidade de implementação. A primeira técnica

selecionada é a técnica de Cortés et al. (2010), dos vetores adjacentes. A segunda técnica é a

apresentada por Kim et al. (2017), baseada na região triangular do vetor de tensão de referência.

Os objetivos específicos do trabalho são:

a) Apresentar o FCS-MPC aplicado no controle da corrente do motor de indução

trifásico acionado pelo inversor CHB na formulação tradicional, no método de

vetores adjacentes e no método da região triangular da tensão de referência.

b) Avaliar via simulação computacional os métodos de controle preditivo e o FOC

aplicados ao CHB.

c) Avaliar os métodos de FCS-MPC focados no CHB em testes experimentais, na

partida, variação de velocidade e carga do motor de indução.
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1.5 ORGANIZAÇÃO DO TRABALHO

O presente trabalho está dividido em 7 capítulos, cuja organização é apresentada a seguir.

No capítulo 2, é apresentado o inversor CHB trifásico, sua análise matemática, operação e

principal esquema de modulação. Formas de onda relacionadas à tensão de saída são apresentadas

para ilustrar pontos de operação e características típicas do conversor.

No capítulo 3 são abordados o modelo matemático do motor de indução e o controle

orientado com o campo. Na parte final do capítulo, são apresentados resultados de simulação

computacional do FOC aplicado ao inversor CHB acionando o motor de indução trifásico com

modulação PSPWM.

O capítulo 4 apresenta o FCS-MPC convencional aplicado ao controle de corrente do

motor de indução. A análise do conjunto de vetores espaciais do CHB é elaborada. Junto do

MPCC, são abordadas a sua função custo, os modelos de predição e estimação e o algoritmo

para aplicação da técnica. Ao final do capítulo, são apresentados resultados de simulação do

MPCC convencional no CHB.

No capítulo 5, são analisadas as estratégias de FCS-MPC de vetores adjacentes e da

região triangular do vetor de referência para o inversor CHB. Resultados de simulação das

diferentes estratégias MPCC no CHB são apresentados.

No capítulo 6, são analisadas as particularidades da implementação prática do MPCC

no inversor CHB e, em sequência, são apresentados os resultados experimentais das técnicas

dos vetores adjacentes e da região triangular do vetor de tensão de referência. Os resultados

demonstram diversos pontos de operação típicos de acionamentos de alto desempenho, com os

controladores preditivos mantendo a regulação adequado das correntes, mesmo na presença de

desvios paramétricos e dinâmicas não modeladas que degradam o desempenho dinâmico.

No capítulo 7, são realizadas as considerações finais sobre o trabalho e levantadas

possibilidades para trabalhos futuros.
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2 ANÁLISE DO INVERSOR CHB TRIFÁSICO

Este capítulo apresenta a análise do inversor CHB trifásico, seu funcionamento e principal

estratégia de operação. A primeira parte mostra a estrutura do inversor e o seu funcionamento,

discutindo a tensão sintetizada por cada célula e como elas se combinam para formar a tensão

de fase do inversor. Na segunda parte do capítulo, é abordado o PSPWM, principal esquema de

modulação aplicado ao CHB, e discutidas algumas estratégias auxiliares que complementam a

modulação por portadoras.

2.1 ESTRUTURA E FUNCIONAMENTO DO INVERSOR CHB

O inversor de células H em cascata é constituído pela conexão em série de inversores

monofásicos do tipo ponte H (Rodríguez et al., 2009). A Figura 1 mostra um inversor CHB

trifásico, onde cada fase é composta por um conjunto de C células associadas em série e as três

fases têm um ponto comum de conexão. Na Figura 1, os terminais de fase são identificados pelas

letras a, b e c, e o fechamento entre as fases é identificado pela letra N. A tensões de fase são as

tensões entre os pontos dos terminais de fase e o fechamento de neutro, como a tensão de fase

vaN ilustrada na figura. O elemento IM representa o motor de indução (induction motor - IM)

conectado nos terminais do inversor. A corrente de fase ia também é representada.

Figura 1 – Inversor CHB com n células por fase.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Os inversores monofásicos, também chamados de módulos ou células, são compostos

por um barramento CC capacitivo que alimenta duas fases de 2 níveis. Para que os inversores

possam ser associados em série, cada célula de potência deve ter seu barramento CC isolado

das demais. Geralmente, o isolamento é obtido usando um transformador multipulso, com um

conjunto de secundários trifásico para alimentar cada módulo (Malinowski et al., 2010). A

Figura 2 ilustra uma célula de potência alimentada por um retificador de 6 pulsos. Na célula de

potência, vdc representa a tensão contínua sobre os capacitores do barramento CC. Os símbolos

34



32

S1...4 representam os comandos discretos que compõem os estados de comutação aplicados aos

semicondutores de potência, onde o valor nulo identifica que a chave está aberta e o valor 1

indica que a chave está fechada.

Figura 2 – Célula de potência do inversor CHB alimentada por um retificador de 6 pulsos.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

A tensão de saída da célula, vo é a diferença de tensão entre os terminais de saída das

fases de dois níveis. Cada fase da célula de potência possui dois estados de comutação válidos,

com uma chave sendo comandada de forma complementar a outra para evitar o curto-circuito

do barramento CC. Portanto, cada célula é um conversor de 3 níveis, com 4 estados válidos

de comutação, sendo dois deles redundantes (Rodríguez et al., 2009). A Figura 3 apresenta os

estados de comutação possíveis e a tensão correspondente imposta na saída da célula.

Figura 3 – Estados de comutação do inversor da célula de potência.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

A tensão de saída da i-ésima célula da fase j, vo,i j, pode ser calculada em função do

comando das chaves como:

vo,i j = vdc,i j

(

S1,i j −S2,i j

)

. (1)

A tensão de saída de uma fase do inversor CHB pode ser determinada pela combinação

dos comandos de cada célula de potência e seus barramentos. Para um conversor trifásico com C

células por fase, considerando que a tensão do barramento CC de todas as células de potência é
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vdc, a tensão entre o terminal de saída da fase a e o fechamento de neutro entre as três fases é

definida pela equação:

vaN = vdc

C

∑
i=0

(S1,ia −S2,ia) . (2)

Considerando a mesma tensão de barramento para todas as células, a quantidade de níveis

sendo sintetizados pela fase a em um determinado instante, la, é dada por:

la =
C

∑
i=0

(S1,ia −S2,ia) (3)

e a equação (2) pode ser reescrita como:

vaN = vdcla. (4)

A variação de um nível representa um incremento discreto de vdc na tensão da fase, onde

la,max = C e la,min = −C. Dessa forma, a quantidade L de níveis diferentes que uma fase do

conversor CHB pode produzir é dada por:

L = 2C+1. (5)

Dentro de uma fase, apenas os níveis mais extremos de tensão de saída, la,max e la,min,

não possuem redundância. Levando em consideração que cada célula pode sintetizar 3 níveis de

tensão diferentes, a quantidade total de combinações de níveis dentro de uma única fase totaliza

3C.

Da mesma forma que a tensão de cada fase do inversor é constituída pela combinação

dos estados de comutação das células, a tensão de linha nos terminais da carga é resultado da

combinação dos níveis sendo sintetizados pelas fases. A quantidade total de combinações de

diferentes níveis entre as três fases do inversor é Kv,t = L3.

Levando em consideração que cada célula possui 4 estados de comutação válidos, a

quantidade total de estados de comutação de um inversor CHB é de:

Ksw = 43C. (6)

A implementação mais comum do inversor CHB trifásico usa a mesma tensão de barra-

mento CC para todas as células. Quando a tensão de barramento difere entre as células de uma

mesma fase, o inversor é chamado de CHB assimétrico, ou híbrido (Malinowski et al., 2010). A

combinação de células com tensões de barramento CC diferentes permite aumentar a quantidade
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máxima de níveis da tensão de saída para a mesma quantidade de células (Rodríguez et al., 2009).

O compromisso assumido pelo CHB assimétrico é a perda de modularidade ou a subutilização do

hardware, visto que os inversores monofásicos precisam de projetos diferentes para cada tensão

ou trabalham com os componentes subutilizados (Malinowski et al., 2010). Todas as análises

conduzidas no presente trabalho são voltadas ao CHB simétrico.

2.2 MODULAÇÃO POR PORTADORAS DESLOCADAS EM FASE

O método de operação mais comum para inversores CHB é a modulação por largura de

pulso com portadoras deslocadas em fase (PSPWM) (Malinowski et al., 2010). Nos inversores

CHB, e em outras variantes de conversores modulares simétricos, essa técnica provê a distribuição

igualitária de potência consumida e perdas entre as células, proporciona um efeito multiplicativo

da frequência do PWM nos terminais de saída e ainda possibilita a melhoria da qualidade das

correntes de entrada quando são utilizados transformadores multipulso para alimentar as células

(Leon et al., 2016).

2.2.1 Fundamentos e Implementação

O PSPWM se origina do conceito de intercalação de tensão, onde cada célula tem uma

portadora independente e as portadoras são deslocadas em fase para que os pulsos de PWM

fiquem igualmente espaçados (Leon; Vazquez; Franquelo, 2017). O resultado ótimo é obtido com

a fase entre as portadoras sendo π/C para modulação unipolar e 2π/C no caso de modulação

bipolar (Leon; Vazquez; Franquelo, 2017). Para uma frequência da portadora de fcr, a frequência

do PWM nos terminais de saída é de 2C fcr para o PWM unipolar e C fcr para o bipolar (Leon;

Vazquez; Franquelo, 2017). Esse efeito multiplicativo facilita o projeto de filtros de saída, devido

ao deslocamento das harmônicas de comutação para frequências elevadas, e proporciona uma

tensão de saída com variação de um nível por vez, reduzindo o dv/dt na carga e reduzindo a

amplitude da componente do modo comum relacionada com a comutação do conversor.

O PWM unipolar da célula do tipo ponte H pode ser gerado a partir do esquema repre-

sentado na Figura 4, a partir do sinal modulante m∗ e da portadora c1 (Kouro et al., 2008). Nessa

abordagem c2 =−c1 e a comparação é invertida para a segunda fase da ponte H, de forma que a

modulação unipolar é uma combinação da modulação bipolar das duas fases de dois níveis com

portadoras deslocadas π rad entre si.

O efeito multiplicativo do PWM pode ser observado já na célula de potência, como

demonstrado na Figura 5, onde os sinais de comando S1,1a e S2,1a têm a frequência fcr e a tensão

de saída vo,1a tem frequência de comutação 2 fcr, devido à intercalação da tensão das fases. O

sinal modulante m∗
a da Figura 5 já remete a uma implementação digital com atualização dupla

da modulação, sendo o sinal de referência de tensão amostrado nos picos e vales da portadora

triangular.
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Figura 4 – Geração dos comandos das chaves com modulação unipolar nas células de potência.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 5 – Formas de onda relacionadas com a modulação da célula de potência do inversor
CHB.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O efeito do PSPWM na tensão de fase do inversor pode ser visualizado na Figura 6, onde

3 células são combinadas para gerar a tensão vaN . Nesta figura, a onda modulante analógica é

mostrada para facilitar a comparação com as 3 portadoras deslocadas em fase. O ângulo entre

uma portadora e a próxima é de π/3 e o efeito multiplicativo pode ser observado na tensão vaN ,

que tem frequência efetiva de comutação fpwm = 6 fcr. Outro efeito que pode ser observado na

tensão de fase é o aparecimento dos 7 níveis para o conversor de 3 células por fase, com aumento

dos níveis de acordo com o necessário para atingir a tensão média instantânea desejada. O sinal

vaN é a tensão média instantânea, com a média de vaN computada em períodos de 1/(2C fcr).
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Figura 6 – Modulante e portadoras defasadas, tensão de saída das células e tensão da fase em
um inversor CHB de 3 células com modulação PSPWM.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

2.2.2 Compensação do Barramento CC

Uma outra característica da modulação por portadoras é a possibilidade de incluir a

compensação da variação de tensão do barramento CC através de uma estratégia feedforward

(Kouro et al., 2008). A Figura 7 mostra o esquema de modulação individual da célula modificado

para acomodar a compensação do barramento a partir da medição do valor instantâneo da tensão

do barramento vdc da célula em questão.

2.2.3 Injeção de Sequência Nula

Para maximizar a tensão de saída trifásica que o inversor CHB pode sintetizar enquanto

operando com PSPWM, é possível fazer uso da injeção de sequência nula, ou sequência zero,

nas referências de tensão de fase (Leon et al., 2016), desde que o ponto de neutro entre as fases

do inversor seja flutuante.
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Figura 7 – Modulação unipolar das células de potência incluindo o feedforward do barramento
CC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

As componentes de sequência nula se cancelam na tensão de linha, sendo transparentes

para os terminais de conexão com a carga, porém a sua presença pode ser observada na tensão

de modo comum, vcm, definida pela equação a seguir:

vcm =
vaN + vbN + vcN

3
. (7)

A Figura 8 mostra o efeito da injeção de uma componente triangular com o triplo da

frequência e 1/4 da amplitude da fundamental, técnica chamada de injeção de sequência min-max

(Leon et al., 2016) ou SVPWM (Hava; Kerkman; Lipo, 1999).

Na imagem, é possível observar o efeito causado pela aplicação do sinal de sequência

nula mzs no sinal senoidal ma para formação de ma,zsi. Apesar dos picos reduzidos de ma,zsi, o

valor da fundamental se mantém e é possível observar o cancelamento da sequência nula na

tensão de linha vab = va − vb. Os valores vab e vab,zsi apresentam diferenças, mas os seus valores

médios instantâneos, vab e vab,zsi, respectivamente, mantêm-se os mesmos.

A componente comutada do modo comum também é deslocada para as frequências

elevadas e tem amplitude de aproximadamente 1/3 do barramento CC, como pode ser verificado

pela equação (7). Quando é utilizada a injeção de sequência nula, a tensão de modo comum

aumenta na proporção das componentes injetadas.

A estratégia de LSPWM também pode ser aplicada nos inversores multiníveis em cascata,

mas a perda do efeito multiplicativo e do balanceamento natural das perdas e distribuição de

potência torna-a muito menos atrativa que o PSPWM.
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Figura 8 – Injeção de sequência nula na portadora, o efeito na tensão de fase e na tensão de
modo comum, e a tensão de linha resultante.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

2.3 SÍNTESE DO CAPÍTULO

Neste capítulo foi apresentada a estrutura e o funcionamento do conversor CHB, junto do

seu principal esquema de modulação. As características apresentadas, como grande quantidade

de níveis e operação simplificada com o PSPWM, fazem parte do que torna o CHB uma das

principais topologias aplicadas em acionamentos de velocidade variável em média tensão e alta

potência.

No CHB simétrico, o PSPWM traz o efeito multiplicativo da frequência de comutação e a

distribuição natural de perdas e potência entre as células, simplificando a implementação prática

desse inversor. Mesmo com as chaves comutando em frequências relativamente baixas, as harmô-

nicas de comutação são deslocadas pelo efeito multiplicativo, beneficiando os acionamentos de

motores com baixa tolerância a ondulações de torque.

Apesar das características positivas, a resposta dinâmica do inversor é limitada pela baixa

41



39

frequência de amostragem acoplada com a frequência de chaveamento dos semicondutores.

Essa característica limita a capacidade do conversor de atender aplicações com frequências

fundamentais elevadas ou requisitos de desempenho mais estritos. A carga computacional

do PSPWM com compensação do atraso de atualização das portadoras deslocadas em fase é

relativamente alta, devido à quantidade elevada de cálculos para gerar os sinais de modulação de

todas as células.
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3 MOTOR DE INDUÇÃO E CONTROLE ORIENTADO COM O CAMPO

Este capítulo apresenta as premissas e modelos utilizados para análise do motor de

indução trifásico. Além disso, é abordado o controle orientado com o campo, estratégia mais

comum para acionamentos de alta performance deste tipo de máquina. Na primeira seção é

discutida a representação em vetores espaciais, ferramenta base para as análises seguintes. Na

sequência é abordado o modelo matemático do motor de indução trifásico, que fornece as

equações necessárias para o projeto de controladores, estimadores e preditores, tanto no FOC

quanto no MPC. A terceira parte apresenta o controle orientado com o campo aplicado ao motor

de indução, suas premissas e implementação usando reguladores lineares de corrente para gerar

a referência de tensão do VSI. A última seção traz resultados de simulação do inversor CHB

acionando o motor de indução com esquema de controle FOC e modulação PSPWM.

3.1 REPRESENTAÇÃO EM VETORES ESPACIAIS

A representação vetorial é um artifício matemático comumente utilizado para simplificar

a análise dinâmica e estática de máquinas elétricas (Kovács, 1984) e inversores do tipo fonte

de tensão (voltage source inverter - VSI) (Holmes; Lipo, 2003). Através de transformações,

os sistemas trifásicos são reduzidos a sistemas bifásicos, compostos por variáveis complexas

denominadas vetores espaciais. Os vetores espaciais de tensão, corrente e fluxo são representados

no plano complexo αβ como:

vs = vα + jvβ (8)

is = iα + jiβ (9)

ψψψs = ψα + jψβ . (10)

Os símbolos em negrito são utilizados para vetores espaciais, o sobrescrito "s"denota um

vetor no sistema de referência estacionário (stationary) αβ .

A obtenção dos vetores a partir do sistema trifásico se dá pelas seguintes equações

(Kovács, 1984):

vs =
2
3
(va + e j 2π

3 vb + e j 4π
3 vc) (11)

is =
2
3
(ia + e j 2π

3 ib + e j 4π
3 ic) (12)
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ψψψs =
2
3
(ψa + e j 2π

3 ψb + e j 4π
3 ψc). (13)

A transformação inversa, da representação vetorial para o sistema trifásico, pode ser

obtida da seguinte maneira (Slemon, 1989):

[

va vb vc

]

= Re
[

1 e j 2π
3 e j 4π

3

]T

vs (14)

[

ia ib ic

]

= Re
[

1 e j 2π
3 e j 4π

3

]T

is (15)

[

ψa ψb ψc

]

= Re
[

1 e j 2π
3 e j 4π

3

]T

ψψψs. (16)

O sistema de referência αβ apresentado possui posição angular fixa em relação ao estator

do motor. Na análise de máquinas elétricas, é benéfico estabelecer um sistema de referência

comum ao estator e ao rotor, visando facilitar a análise das equações diferenciais que são afetadas

pelo movimento relativo entre os fluxos estatórico e rotórico (Kovács, 1984). Comumente, esse

sistema de referência está alinhado com o fluxo rotórico (Kovács, 1984). Neste texto, o sistema

de coordenadas giratório dq, com velocidade angular ωλ , tem sua posição angular θλ definida

abaixo:

θλ =
∫ t

0
ωλ dt. (17)

Os vetores espaciais de tensão, corrente e fluxo no sistema de referência giratório são:

v = vd + jvq (18)

i = id + jiq (19)

ψψψ = ψd + jψq. (20)

Os vetores espaciais no sistema de referência rotativo são representados apenas pelo

símbolo em negrito, sem o sobrescrito "s".

A transformação dos vetores do sistema de coordenadas estacionário para o rotativo se

dá através das seguintes equações (Kovács, 1984):
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v = vse− jθλ (21)

i = ise− jθλ (22)

ψψψ = ψψψse− jθλ . (23)

A transformação inversa, do sistema de coordenadas rotativo para o estacionário, pode

ser obtida por:

vs = ve jθλ (24)

is = ie jθλ (25)

ψψψs = ψψψe jθλ . (26)

A representação em vetores espaciais é usada ao longo do trabalho tanto para análise do

motor quanto para a tensão produzida pelos estados de comutação do inversor. O sistema de

referências giratório facilita a análise da máquina de indução, permitindo a obtenção do modelo

de correntes para estimação do fluxo rotórico e de um modelo para predição do comportamento

futuro do sistema. A obtenção do conjunto de vetores espaciais de tensão do CHB trifásico, no

sistema de referências αβ , é ponto inicial para a elaboração das estratégias de controle preditivo

baseado em conjunto finito de estados.

3.2 MOTOR DE INDUÇÃO TRIFÁSICO

Nesta seção, é apresentado o modelo matemático do motor de indução trifásico. A partir

do circuito equivalente do modelo T do motor de indução, é derivado o modelo Γ inverso (Γ′).

Esse circuito equivalente alternativo reduz a quantidade de parâmetros do circuito em uma

estrutura que beneficia o controle vetorial feito a partir de medições do estator (Slemon, 1989).

3.2.1 Modelo T

Para uma máquina elétrica magneticamente linear, os fluxos estatórico, ψψψs
s, e rotórico,

ψψψs
r, são descritos pelas equações (Slemon, 1989):

45



43

ψψψs
s = Lsiss +Lmisr, (27)

ψψψs
r = Lmiss +Lrisr. (28)

A indutância total do estator é definida como Ls = Lsσ +Lm e a do rotor Lr = Lrσ +Lm,

onde Lsσ é a indutância de dispersão do estator, Lrσ é a indutância de dispersão do rotor e Lm é a

indutância mútua.

Dessa forma, para o motor de indução com os enrolamentos do rotor em curto, as

equações de tensão do estator e do rotor em coordenadas estacionárias são (Slemon, 1989):

vs
s = Rsiss +

dψψψs
s

dt
, (29)

0 = Rrisr +
dψψψs

r

dt
− jnppωmψψψs

r, (30)

onde vs
s é o vetor de tensão do estator, iss é o vetor de corrente do estator, Rs é a resistência dos

enrolamentos do estator, Rr é a resistência dos enrolamentos do rotor refletida ao estator, npp é a

quantidade de pares de polos e ωm é a velocidade mecânica do eixo do motor.

As equações acima descrevem o circuito equivalente do modelo T do motor de indução

com as variáveis rotóricas referidas ao estator, como apresentado na Figura 9.

Figura 9 – Circuito equivalente do modelo T do motor de indução em αβ .

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O torque eletromagnético produzido pelo motor, Tel , é expresso pela seguinte equação

(Slemon, 1989):

Tel =
3
2

nppIm{issψψψ
s
s
∗}. (31)

onde o sobrescrito "∗"denota o conjugado complexo do vetor espacial.
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As dificuldades de uso do modelo T estão relacionadas com a dependência dos parâmetros

do rotor, inacessíveis para medição em uma máquina de indução com rotor do tipo gaiola de

esquilo (Slemon, 1989), além de não ser possível identificar individualmente as duas indutâncias

de dispersão através dos terminais de conexão do estator (Harnefors; Hinkkanen, 2014). Para

que os demais parâmetros possam ser calculados pelos ensaios de operação à vazio e de rotor

bloqueado, geralmente assume-se que Lsσ = Lrσ (Harnefors; Hinkkanen, 2014).

3.2.2 Modelo Γ inverso

Nas máquinas de indução com rotor do tipo gaiola de esquilo a relação de espiras entre

os enrolamentos do estator e do rotor não é conhecida. O modelo Γ inverso é obtido a partir da

utilização de uma relação de espiras arbitrária que resulte em Lm = Lr (Slemon, 1989), de forma

que:

γ =
Lm

Lr
. (32)

A relação acima pode ser aplicada nas equações (29) e (30), resultando no circuito

equivalente do modelo Γ inverso do motor de indução, representado na Figura 10. O parâmetro

Lσ é a indutância de dispersão, LM é a indutância magnetizante, RR é a resistência rotórica e ψψψs
R

é o fluxo rotórico.

Figura 10 – Circuito equivalente do modelo Γ inverso do motor de indução em αβ .

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Os parâmetros do modelo Γ inverso e do modelo T são relacionados pelas seguintes

equações:

ψψψs
R = γψψψs

r; (33)

isR =
isr
γ

; (34)

LM = γLm; (35)
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Lσ = Lsσ + γLrσ ; (36)

RR = γ2Rr. (37)

Os fluxos estatórico e rotórico são calculados como:

ψψψs
s = Lσ iss +LMisM (38)

ψψψs
R = LMisM. (39)

O termo IM representa a corrente magnetizante, definida por:

isM = iss + isR (40)

em que isR é a corrente rotórica do modelo Γ inverso.

Considerando a equação (38), a tensão do estator mantêm-se a mesma da equação 29. A

equação de tensão do rotor assume o seguinte formato:

0 = RRisR +
dψψψs

R

dt
− jnppωmψψψs

R. (41)

As expressões de fluxo estatórico e rotórico, das equações (38) e (39) podem ser aplicadas

na equação da tensão do estator (29). Levando todos os termos para o lado esquerdo, as equações

de tensão do estator e rotor são:

vs
s −Rsiss −Lσ

diss
dt

−LM
disM
dt

= 0 (42)

jnppωmψψψs
R −RRisR −

dψψψs
R

dt
= 0 (43)

Como comumente apenas as variáveis do estator são acessíveis nos motores de indu-

ção, é desejável que os termos do rotor sejam substituídos na equação de tensão do estator.

Considerando:

a =
RR

LM
(44)
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isM =
ψψψs

R

LM
(45)

e aplicando (40) em (42) e (43), obtêm-se:

Lσ
diss
dt

= vs
s −Rsiss −

dψψψs
R

dt
(46)

dψψψs
R

dt
= RRiss − (a− jnppωm)ψψψ

s
R. (47)

Substituindo a derivada do fluxo rotórico de (46) por (47), obtemos a equação:

diss
dt

=
1

Lσ
vs

s −
Rσ

Lσ
iss −

1
Lσ

(a− jnppωm)ψψψ
s
R (48)

onde Rσ = Rs +RR.

Aplicando a transformação dos vetores espaciais para o sistema de coordenadas rotativo,

com posição angular θλ , em (47) e (48), obtêm-se as equações diferenciais para a corrente do

estator e fluxo rotórico do modelo Γ inverso no plano dq:

dis
dt

=
1

Lσ
vs −

Rσ

Lσ
is − jωλ is +

1
Lσ

(a− jnppωm)ψψψR (49)

dψψψR

dt
= RRis − [a+ j(ωλ −nppωm)]ψψψR. (50)

O torque eletromagnético desenvolvido pelo motor pode ser calculado a partir das

variáveis do modelo Γ inverso como (Hinkkanen, 2004):

Tel =
3
2

nppIm{isψψψR∗}=
3
2

npp
1

Lσ
Im{ψψψsψψψR∗}. (51)

Ao longo deste documento, o modelo Γ inverso é utilizado para descrever o comporta-

mento do motor de indução.

3.3 CONTROLE ORIENTADO COM O CAMPO

O controle orientado com o campo (field-oriented control - FOC) permite que o motor de

indução seja operado com controle desacoplado de fluxo e torque, de forma análoga ao motor de

corrente contínua com escovas (Kazmierkowski et al., 2011).
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Apresentado inicialmente na década de 1970 por Blashke (1971) e Hasse (1972), o FOC

propõe a decomposição do vetor espacial de corrente do estator em duas componentes, uma

responsável pela produção de fluxo e outra pela produção de torque. Para tal, é utilizado o sistema

de referência giratório sincronizado com a posição angular do fluxo rotórico (R-FOC), com o

fluxo estatórico ou do entreferro (Kazmierkowski; Krishnan; Blaabjerg, 2002). Dependendo da

orientação utilizada, malhas de desacoplamento entre as tensões ou correntes são aplicadas para

atingir o controle independente do torque e fluxo (Trzynadlowski, 2001).

O alinhamento do sistema de referência giratório com o fluxo rotórico, faz com que

ωλ = ωR e θλ = θR. Dessa forma, o fluxo rotórico no sistema de referências síncrono tem as

seguintes características:

ψψψR = ψψψs
Re− jθR = ψRd +0 j; (52)

|ψψψR|= ψR = ψRd . (53)

A relação entre os sistemas de referência estacionário e giratório, assim como os vetores

espaciais de corrente e fluxo rotórico, são representadas na Figura 11.

Figura 11 – is e ψψψR nos sistemas de referência estacionário e giratório.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Dada a condição de alinhamento com o fluxo rotório, onde ψRq = 0, a equação (51) pode

ser reescrita como:

Tel =
3
2

npp(ψRdisq −ψRqisd) =
3
2

nppψRdisq. (54)

Sendo assim, a corrente do eixo de quadratura isq é diretamente proporcional ao torque

eletromagnético produzido pelo motor, sendo regulada para que o motor desenvolva o torque
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desejado. Quanto ao fluxo rotórico, em regime permanente, é diretamente proporcional à corrente

de eixo direto isd .

No controle com orientação direta ao campo (DFOC), o fluxo rotórico é obtido a partir do

fluxo medido no entreferro do motor ou através de estimadores (Trzynadlowski, 2001; Hinkkanen,

2004). A posição angular do sistema de referência é então extraída diretamente das componentes

do vetor espacial de fluxo:

θR = arctan

(

ψRβ

ψRα

)

. (55)

A dificuldade de incorporar sensores para medição do fluxo do entreferro nos motores

(Krause et al., 2013) e a complexidade associada aos métodos de estimação direta do fluxo

rotórico (Trzynadlowski, 2001; Hinkkanen, 2004) são fatores que dificultam o uso do DFOC.

Uma estratégia alternativa é o controle com orientação indireta ao campo (IFOC), que

parte da existência da condição de orientação para obtenção do modelo de estimação do vetor

espacial de fluxo rotórico (Trzynadlowski, 2001). A relação entre a posição angular do fluxo

rotórico θR, a posição angular do eixo do rotor θm e a velocidade de escorregamento ωslip, é a

seguinte:

θR =
∫

0

t

ωslipdt +nppθm. (56)

Se a relação ωλ = ωR for aplicada na equação (50), a seguinte equação diferencial do

fluxo rotórico no sistema de coordenadas síncrono é obtida:

dψψψR

dt
= RRis − [a+ j(ωR −nppωm)]ψψψR. (57)

Dada a condição de orientação com o campo, (52) pode ser aplicada na equação (57),

levando a:

dψψψR

dt
= RRis − [a+ j(ωR −nppωm)]ψRd . (58)

A equação (58) pode ser separada nas partes reais e imaginárias, fornecendo:

dψRd

dt
= RRisd −aψRd (59)

0 = RRisq − (ωR −nppωm)ψRd . (60)

A equação (60) pode ser reorganizada para assumir o seguinte formato:
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ωR =
RRisq

ψRd

+nppωm (61)

onde:

ωslip =
RRisq

ψRd

. (62)

Para que a posição angular possa ser obtida de forma direta, a equação (61) pode ser

modificada para utilização da derivada da posição angular:

dθR

dt
=

RRisq

ψRd

+nppωm (63)

A Figura 12 apresenta um diagrama de blocos do IFOC com reguladores lineares de

corrente e malhas externas de regulação de torque e velocidade. O bloco estimador de fluxo

representa a estimação da posição angular e magnitude do vetor espacial de fluxo rotórico através

das relações estabelecidas nas equações (56), (59) e (61). O vetor espacial de tensão de referência,

v∗s , é convertido em referências trifásicas para o módulo gerador de PWM que gera o comando

das chaves do CHB.

Figura 12 – Diagrama de blocos do IFOC com reguladores lineares de corrente e malhas
externas de velocidade e fluxo.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

As planta para projeto dos ganhos dos reguladores de fluxo pode ser obtida pela equação

diferencial (59). Para os reguladores de corrente, assumindo (52), a equação (49) pode ser

trabalhada da seguinte maneira:

Lσ
dis
dt

+Rσ is = vs − jLσ ωRis +(a− jnppωm)ψψψR (64)
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Lσ
d(isd + jisq)

dt
+Rσ (isd + jisq) = (vsd + jvsq)− jLσ ωR(isd + jisq)+(a− jnppωm)ψRd . (65)

A equação (65) pode ser separada nas suas partes reais e imaginárias:

Lσ
disd

dt
+Rσ isd = vsd +Lσ ωR jisq +aψRd (66)

Lσ
disq

dt
+Rσ isq = vsq −Lσ ωRisd −nppωmψRd . (67)

As funções de transferência da corrente pela tensão dos eixos direto e de quadratura

podem ser obtidas pelas equações (66) e (67), observando a necessidade de serem linearizadas

para remover a dependência cruzada entre isd e isq, assim como a relação com ωR, ωm e ψR. Para

que o IFOC com reguladores lineares de corrente tenha o melhor desempenho dinâmico, pode-se

aplicar uma malha desacoplamento através de uma ação feedforward na saída dos reguladores de

corrente.

3.4 SIMULAÇÃO COMPUTACIONAL DO CHB ACIONANDO O MOTOR DE INDUÇÃO

USANDO FOC

O funcionamento do FOC aplicado ao motor de indução acionado pelo CHB com

modulação PSPWM foi avaliado via simulação computacional utilizando o software PSIM. O

esquema de controle apresentado na figura 13 foi implementado em C e usado para gerar uma

biblioteca dinâmica que é utilizada pelo simulador. Os parâmetros do motor de indução do tipo

gaiola de esquilo são apresentados na Tabela 1, já transformados para o circuito equivalente Γ

invertido.

Os parâmetros de simulação do inversor CHB são apresentados na Tabela 2. O tempo de

amostragem do sistema de controle é de 500 µs, equivalente a uma frequência de amostragem

de 2 kHz, e a modulação foi implementada com atualização dupla do PWM, de forma que a

frequência de comutação das chaves é metade da frequência de amostragem, ou 1 kHz. O passo

de cálculo utilizado na simulação foi de 1 µs.

Para garantir que o motor simulado não leve o inversor CHB da Tabela 2 à saturação

de tensão, optou-se por definir como velocidade nominal de operação o valor de 1500 rpm,

velocidade síncrona correspondente à frequência de 50 Hz. Dessa forma, será possível observar

a operação em variação de velocidade com fluxo e torque nominal, como posteriormente deve

ser feito em experimentação. Os testes executados envolvem pontos de operação típicos de

acionamentos que utilizam controle orientado com o campo, a partida do motor, a resposta à

variação de carga e a reversão de velocidade.

O esquema do IFOC ilustrado na Figura 12 utiliza quatro reguladores lineares, um para

a velocidade do rotor (Cω ), um para o fluxo rotórico (Cψ ) e dois reguladores de corrente (Ci),
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Tabela 1 – Parâmetros do motor de indução.

Parâmetro Símbolo Valor Unidade
Potência Pn 22 kW

Tensão Vn 760 V

Frequência fn 60 Hz

Corrente In 22,5 A

Pares de polos npp 2
Momento de inércia Jr 0,192 kgm2

Torque Tn 118,6 Nm

Relação de espiras γ 0,9456
Resistência estatórica Rs 440 mΩ

Indutância de dispersão Lσ 7,61 mH

Indutância magnetizante LM 118 mH

Resistência rotórica RR 310 mΩ

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Tabela 2 – Parâmetros de simulação do inversor CHB.

Parâmetro Símbolo Valor Unidade
Tensão do barramento CC Vdc,n 93 V

Células por fase C 6
Frequência de comutação fsw 1 kHz

Frequência de amostragem fs 2 kHz

Frequência efetiva do
PWM

fpwm 12 kHz

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

um para o eixo direto (Cid) e outro para o eixo de quadratura (Ciq). Os parâmetros de ganho

(G) e tempo integral (Ti) utilizados nos reguladores são apresentados na Tabela 3. As plantas

linearizadas das malhas de corrente, derivadas da parte real e imaginária da equação da corrente

do estator (49), possuem os mesmos coeficientes. Dessa forma, os parâmetros dos reguladores

de corrente de eixo direto e de quadratura são os mesmos.

Tabela 3 – Parâmetros dos reguladores PI Usados na simulação do FOC.

Cω Cψ Ci

G 6,2 18 53
Ti 0,018 0,10 0,47

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O primeiro resultado de simulação, apresentado na Figura 13, mostra o motor sendo

acelerado da velocidade nula até 1500 rpm. Utilizando o critério de 5 % do valor final, o tempo de

acomodação da resposta ao degrau de velocidade é de 325 ms e não há sobressinal na velocidade.
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Na malha de corrente de quadratura, a ação proporcional no regulador de velocidade produz

também uma variação em degrau da referência de corrente, que vai de zero até o ponto de

saturação, definido para 10 % acima de Tn. O tempo de acomodação da corrente de quadratura é

de 3.56 ms. Nas correntes de eixo direto e quadratura é possível observar o efeito do acoplamento

dos termos vd e vq produzidos pelos reguladores de corrente, cuja malha de desacoplamento não

é completamente eficaz em evitar.

Figura 13 – Resultado de simulação da partida do motor com FOC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Nos resultados seguintes, é possível observar a resposta do sistema a um degrau de torque

de carga no eixo do motor, tanto em velocidade positiva quanto em velocidade negativa. Nos dois

casos, o torque de carga é de 120 Nm, aplicado no sentido em que a máquina elétrica mantém-se

motorizando. A Figura 14 mostra o degrau de carga em velocidade de 1500 rpm e a Figura 15

mostra o degrau acontecendo em velocidade de −1500 rpm. Em ambos os sentidos, o módulo

da velocidade diminui para 96 % da velocidade de referência, demorando aproximadamente

150 ms para retornar a 99 % do valor final. Tanto na velocidade positiva quanto na velocidade

negativa, a carga é aplicada e então removida em degrau. A recuperação da remoção de carga

tem os mesmos efeitos da aplicação, com uma variação de 4 % da velocidade do rotor e um

tempo de aproximadamente 150 % para retornar a um erro menor que 1 %.

O próximo teste, ilustrado na Figura 16, apresenta o comportamento do sistema na

reversão de velocidade de 1500 rpm para −1500 rpm. A resposta é similar à da aceleração, com

o motor fazendo a reversão de velocidade em saturação de torque até aproximar-se da referência,

sem apresentar sobressinal. É possível observar a eficácia das malhas de corrente em manter o

controle em ambos os sentidos de giro, sem problemas na passagem pela velocidade nula.
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Figura 14 – Resultado de simulação da aplicação de carga no motor com FOC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

A Figura 17 compila todos os testes anteriores em uma sequência única, adicionando a

visualização da etapa de magnetização, quando o fluxo rotórico é estabelecido, antes da partida

do motor.

A relação do FOC com o PSPWM é ilustrada na Figura 18, onde é possível observar a

tensão e corrente da fase a do inversor enquanto ocorre o processo de reversão de velocidade.

Para a modulação PSPWM a partir do FOC, o vetor de tensão de referência v∗s é convertido para

as suas componentes trifásicas, que são então entregues como onda modulante para o esquema de

PWM. No primeiro eixo da Figura 18 a tensão de referência v∗aN sobrepõe a tensão real vaN entre

o terminal de saída da fase a e o terminal de neutro do inversor. A Figura 19 mostra em maiores

detalhes um período de tempo em que é possível observar o efeito multiplicativo do PSPWM,

com 6 células por fase obtêm-se fpwm = 12 kHz. As harmônicas de comutação deslocadas para

frequências elevadas geram a ondulação de corrente reduzida no motor.
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Figura 15 – Resultado de simulação da aplicação de carga no motor em velocidade negativa com
FOC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 16 – Resultado de simulação do FOC da reversão de velocidade do motor.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 17 – Resultado de simulação do acionamento do motor de indução com FOC, mostrando
uma partida, seguida da aplicação de carga em velocidade positiva, uma reversão de

velocidade e aplicação de carga em velocidade negativa.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 18 – Resultado de simulação do FOC mostrando a tensão e corrente da fase a do motor
durante a reversão de velocidade.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 19 – Resultado de simulação do FOC mostrando a tensão e corrente da fase a do motor
destacando o efeito multiplicativo do PSPWM no CHB.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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3.5 SÍNTESE DO CAPÍTULO

Neste capítulo foi apresentado o modelo matemático que descreve o comportamento

dinâmico do motor de indução trifásico, começando pela descrição do modelo T e derivando o

circuito equivalente Γ invertido, que traz vantagens em esquemas de controle do tipo vetorial

devido à redução de parâmetros do rotor. As equações do motor de indução foram manipuladas,

no sistema de referências estacionário e giratório, para obtenção de equações diferenciais que

descrevem o fluxo rotórico e a corrente estatórica em função de variáveis acessíveis pelos

terminais e eixo do motor. Foi então introduzido o FOC para o motor de indução, permitindo o

controle desacoplado de torque e fluxo. Para o FOC foi utilizada a orientação com o fluxo rotórico

(RFOC), no esquema de orientação indireta com o campo (IFOC). Nessa abordagem o fluxo

rotórico é estimado utilizando as equações do modelo de correntes no sistema de referências

giratório, assumindo então a condição de orientação com o campo. No final, foram apresentados

resultados de simulação computacional do FOC. Na simulação, o motor é acionado por um

inversor CHB de 6 células por fase, utilizando modulação PSPWM.

Como demonstrado em simulação, FOC permite o controle desacoplado de torque e

fluxo através das componentes de corrente de eixo direto e de quadratura. Porém, o desempenho

dinâmico da técnica depende diretamente dos parâmetros aplicados a esses reguladores e a sua

banda passante é limitada pela frequência de comutação e amostragem. As não-linearidades do

sistema dificultam o projeto dos reguladores e prejudicam a performance dinâmica real.

Os métodos de controle abordados nos próximos capítulos trazem uma alternativa ao

controle de corrente com reguladores lineares, o FCS-MPC. Esse controle oferece resposta

ótima às referências, sem necessidade de ajuste de reguladores e acomodando naturalmente as

não linearidades do sistema. Além disso, é removida a necessidade de uma etapa dedicada de

modulação e a ação de controle pode gerar uma frequência de comutação média das chaves

menor do que no PWM.
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4 FCS-MPC APLICADO AO MOTOR DE INDUÇÃO ACIONADO PELO CHB

Neste capítulo é apresentado o controle preditivo baseado em modelos com conjunto finito

de estados aplicado ao controle do motor de indução no CHB. Primeiramente, são discutidos

os elementos fundamentais do FCS-MPC e a sua aplicação no controle de corrente da máquina

elétrica. Posteriormente, é discutido o modelo do inversor CHB na forma dos vetores espaciais de

tensão produzidos pela combinação dos estados topológicos do conversor trifásico. Na sequência,

são elaborados os modelos discretos de predição e estimação do motor de indução, assim como a

função custo para a otimização em tempo real. Por fim, são apresentados resultados de simulação

da aplicação do MPCC com FCS-MPC tradicional no inversor CHB.

4.1 CONTROLE PREDITIVO BASEADO EM MODELO COM CONJUNTO FINITO DE

ESTADOS

O ponto comum das estratégias de MPC, é a predição do estado futuro da carga, a partir

de modelos matemáticos do sistema, e a seleção da ação de controle que atende os objetivos

de controle definidos pela função custo (Cortés et al., 2008). O controle FCS-MPC é uma das

variantes de controle preditivo em que o processo de otimização em tempo real explora a natureza

discreta do conversor eletrônico de potência. Como um conversor eletrônico possui um número

finito de estados de comutação, a predição do estado futuro pode ser realizada para todos os

estados de comutação possíveis (Rodríguez et al., 2007). A função custo, aplicada ao conjunto

de possíveis estados futuros do sistema, é utilizada para determinar a ação de controle ótima

(Rodríguez et al., 2007).

Uma representação geral do FCS-MPC com os elementos descritos é apresentada na

Figura 20, onde y∗k é a referência do sistema no instante k, xk são as medições de estado da

carga, yk+1 é a predição do estado futuro do sistema e Sk representa o estado de comutação do

conversor que minimiza a função custo.

Dado o esquema geral de implementação, os pontos a serem abordados para utilização

do FCS-MPC são (Rodríguez et al., 2007):

• Definir o modelo matemático do conversor na forma do conjunto de possíveis estados de

comutação.

• Formular um modelo de predição para o estado futuro da carga.

• Definir a função custo adequada para atender os objetivos de controle.

A implementação do controle preditivo é realizada em microprocessadores e inerente-

mente digital, de forma que os modelos de predição do sistema são representações em tempo

discreto da dinâmica do sistema real. Diferentes métodos de discretização de equações diferenci-

ais podem ser aplicados, de acordo com as características da planta e da estratégia de controle
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Figura 20 – Diagrama geral do FCS-MPC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

utilizada. No FCS-MPC, a estratégia mais comum de aproximação da derivada para o tempo

discreto é o método explícito de Euler (Rodriguez et al., 2022b), descrito pela equação:

dx

dt
≈ xk+1 − xk

Ts
. (68)

A equação (68) é comumente chamada de forward Euler, onde xk+1 e xk são amostras de

instantes consecutivos, com período de amostragem Ts. Se as amostras forem deslocadas por

k−1, é obtida a relação conhecida como backwards Euler:

dx

dt
≈ xk − xk−1

Ts
. (69)

A predição do estado futuro da carga e a definição da função custo dependem diretamente

do esquema de controle preditivo sendo utilizado. Dessa forma, para a escolha adequada dos

modelos matemáticos, é preciso definir a estrutura do sistema de controle a ser implementado.

No contexto de acionamento de máquinas elétricas, as configurações de MPCC e MPTC

foram apontadas como os arranjos predominantes de controle preditivo (Rodriguez et al., 2022b).

O MPCC traz a vantagem da dinâmica ótima para as correntes, sem necessidade de ajustes

de ganhos de reguladores, ao substituir os controladores lineares do FOC. O MPTC permite

a regulação direta do torque e do fluxo, mantendo apenas a malha externa de regulação de

velocidade, mas traz a dificuldade do ajuste do fator de peso para priorização de torque ou

fluxo. A maior simplicidade de implementação, sem necessidade de seleção de fator de peso

entre torque e fluxo, com dinâmica ótima e regulação direta das correntes, são as principais

características para seleção do MPCC com o método de controle preditivo a ser aplicado neste

trabalho.
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Por sua vez, o modelo do inversor aplicado na etapa de predição é o mesmo para as

diferentes estratégias de controle preditivo FCS. A forma como a etapa de predição faz uso dos

vetores pode até ser diferente de uma variação de FCS-MPC para outra, vide os trabalhos de

Cortés et al. (2010) e Kim et al. (2017), mas mesmo assim o conjunto total de vetores espaciais se

mantém igual para um mesmo conversor. Dessa forma, a seção seguinte apresenta o mapeamento

dos vetores espaciais de tensão do inversor CHB.

4.2 MODELO DE VETORES ESPACIAIS DE TENSÃO DO INVERSOR CHB

Na modulação PWM, o estado de comando das chaves é resolvido pelo esquema de

modulação unipolar das células H, de acordo com a tensão média instantânea de referência. O

arranjo de fase das portadoras determina a combinação do estado de comutação das diferentes

células, garantindo as condições desejadas da tensão de saída. A onda modulante é definida para

cada fase individualmente, não havendo uma preocupação direta com o estado de comutação

final do conversor.

Já nos métodos baseados em vetores espaciais, o estado de comutação das chaves é

consequência direta dos vetores de tensão selecionados como ação de controle. Os vetores são

escolhidos a partir das possibilidades previamente mapeadas no plano αβ e consultadas pelos

algoritmos de controle ou modulação. Os conversores multiníveis trifásicos apresentam ainda

combinações de comutação redundantes internas das fases, de forma que os vetores espaciais de

tensão podem ser expressos como combinações dos níveis sintetizados por cada fase. A solução

do estado de comutação da fase pode ser feita em uma camada adicional, que receba como

referência um nível a ser aplicado.

A forma como os vetores espaciais de tensão são selecionados, depende do algoritmo que

controla a tensão aplicada nos terminais de saída do inversor. Na modulação SVM, os vetores a

serem aplicados são selecionados a partir de uma combinação ponderada dos vetores espaciais

mais próximos ao vetor de referência (Leon; Vazquez; Franquelo, 2017). Nas modulações

pré-programadas, a transição entre os vetores espaciais e o tempo em que cada um deles se

mantém ativo é cuidadosamente selecionada para atender aos requisitos desejados de eliminação

de harmônicas, no caso do SHE (Leon et al., 2016), ou de THD, no caso do OPP (Holtz;

Oikonomou, 2007).

Uma técnica alternativa de seleção dos vetores é o chamado controle de vetor espacial

(space-vector control - SVC), que seleciona apenas o vetor de tensão mais próximo da referência

para ser aplicado (Rodriguez et al., 2002). O SVC expande o comportamento do controle por

nível mais próximo (nearest level control - NLC) diretamente para a tensão trifásica (Leon et al.,

2016).

Outros métodos que se baseiam em vetores espaciais são aqueles que têm como saída

direta o estado de comutação do inversor, ou métodos de controle com modulador implícito

(Leon et al., 2016). Esse é o caso do DTC tradicional e do FCS-MPC. No caso do controle

63



61

preditivo com conjunto finito de estados, o modelo do inversor é primariamente constituído pelo

seu mapa de vetores espaciais, utilizado na etapa de predição para determinar o conjunto de

estados futuros a ser avaliado na minimização da função custo.

A seguir são apresentadas as equações envolvidas na obtenção do conjunto de vetores de

tensão possíveis para um inversor CHB trifásico.

4.2.1 Mapeamento dos vetores do CHB

Para um dado conjunto de níveis sintetizados pelas fases do inversor CHB simétrico é

possível calcular ss, o vetor espacial de tensão em coordenadas estacionárias normalizado pela

tensão do barramento CC:

ss =
2
3
(la + e j 2π

3 lb + e j 4π
3 lc). (70)

Multiplicando a equação (70) pela tensão de barramento vdc, obtém-se:

vs
s = vdcss. (71)

Ao todo, um inversor CHB pode produzir L3 vetores espaciais. Porém, muitos dos vetores

do conjunto completo são redundantes, produzindo as mesmas tensões de linha, mas diferindo em

aspectos como a tensão de modo comum. A quantidade de vetores espaciais de tensão diferentes

que um inversor de L níveis pode sintetizar é (Cortés et al., 2010):

Kv = 12C2 +6C+1. (72)

A Tabela 4 permite visualizar o crescimento da quantidade de níveis, quantidade de

combinações trifásicas de níveis e quantidade de vetores espaciais de tensão diferentes que um

inversor CHB pode realizar em função da quantidade de células em série por fase.

O conjunto de vetores espaciais que um inversor CHB é capaz de realizar pode ser

mapeado aplicando a equação (71) ao conjunto de combinações trifásicas de níveis. Se a

equação (70) for utilizada, os vetores espaciais obtidos independem da tensão real do barramento,

que pode ser computada escalonando o vetor ss na etapa de predição.

O mapa de vetores espaciais de um inversor CHB de 3 células por fase é apresentado

na Figura 21, essa configuração com apenas 3 células por fase foi selecionada para facilitar a

visualização. Os vetores espaciais diferentes são identificados através de números, atribuídos em

ordem crescente a cada camada hexagonal a partir do centro, começando do mais próximo de

α = 0 e aumentando no sentido anti-horário. Os diferentes símbolos são usados para representar

a quantidade de vetores redundantes. O vetor nulo, que produz três tensões de linha iguais a zero,

é o que tem mais redundâncias, 2C, a partir dele, a quantidade de redundâncias diminui em um a

cada camada hexagonal.
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Tabela 4 – Combinações de níveis e vetores espaciais gerados em função da quantidade de
células por fase.

C L L3 Kv

2 5 125 61
3 7 343 127
4 9 729 217
5 11 1331 331
6 13 2197 469
7 15 3375 631
8 17 4913 817
9 19 6859 1027
10 21 9261 1261
11 23 12167 1519
12 25 15625 1801

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

4.2.2 Vetores redundantes

Os vetores espaciais redundantes são formados por combinações diferentes de níveis

entre as fases do inversor, mas geram o mesmo conjunto de tensões de linha na carga, de

forma que o aspecto que os difere é a tensão de modo comum produzida. Como exemplo,

observemos o vetor espacial ss
61, este vetor pode ser realizado de duas formas diferentes com

C = 3, usando as combinações de níveis labc,61A = [3,−2,−2] ou labc,61B = [2,−3,−3]. Nesse

caso, as duas combinações resultam em ss
61 = (3,333− j0.0), porém com tensão de modo

comum vcm(labc,61A) =−0,333 ou vcm(labc,61B) =−1,333.

A Figura 22 mostra uma representação em que o plano αβ é acrescido de um eixo

para a tensão de modo comum vcm, permitindo observar a diferença entre os vetores espaciais

sobrepostos com as mesmas coordenadas no plano complexo. Uma segunda visualização da

diferença de tensão de modo comum entre os vetores redundantes é apresentada na Figura 23,

onde um mapa de cores é utilizado para identificar o valor de |vcm|. No plano da esquerda é

utilizado o valor mínimo de |vcm| entre as opções de vetores redundantes, no plano da direita o

valor máximo de |vcm| é utilizado.

A quantidade de hexagonais aumenta em dois para cada células adicionada em série nas

fases do inversor CHB. A última camada hexagonal sempre possui apenas uma maneira de ser

sintetizada e a quantidade de vetores redundantes aumenta um por camada em direção ao centro.

A lógica utilizada para gerar o mapa de vetores espaciais da Figura 21 pode ser utilizada para

qualquer quantidade de células por fase.

No uso do FCS-MPC no CHB, a escolha entre vetores de tensão redundantes precisa ser

levada em consideração. Uma solução simples para os vetores redundantes trifásicos do CHB é a

utilização sempre do vetor com menor tensão de modo comum (Cortés et al., 2010), dado que
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Figura 21 – Mapa de vetores espaciais de um inversor CHB de 3 células por fase.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

dentro de cada grupo de vetores redundantes existe um vetor com o menor modo comum dentre

os demais do mesmo grupo.

4.2.3 Implementação computacional

A implementação computacional do mapa de vetores espaciais do CHB se dá na forma de

uma lista, indexada pelo mesmo padrão apresentado na Figura 21. Cada elemento da lista contém

as informações do vetor espacial de tensão, como componente real, componente imaginária,

ângulo, amplitude, tensão de modo comum e níveis de cada fase. As amplitudes são dadas em

função do nível do barramento normalizado, facilitando a utilização prática com inversores de

diferentes níveis de barramento CC. Os vetores redundantes são organizados de acordo com os

níveis da fase para a execução daquele vetor e ordenados de forma crescente pelo valor de vcm,r
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Figura 22 – Mapa de vetores espaciais de um inversor CHB de 3 células por fase com terceiro
eixo para representação do modo comum produzido.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 23 – Comparação dos valores mínimos e máximos de |vcm| para o CHB de 3 células por
fase.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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gerado para a redundância de índice r.

A Tabela 5 exemplifica a lista de vetores espaciais, mostrando as informações principais,

a partir das quais as demais podem ser calculadas. Os conjuntos de níveis labc representam

os níveis que são sintetizados em cada fase para execução do respectivo vetor. O estado labc,A

corresponde ao vetor redundante com menor tensão de modo comum, labc,B tem a segunda menor

tensão de modo comum e assim por diante.

Tabela 5 – Formato do mapa de vetores espaciais de tensão do inversor CHB.

i vi,α vi,β labc,A labc,B labc,C ...
... ... ... ... ... ... ...
57 1.333 −2.309 [+1,−3,+1] [+2,−2,+2] [+3,−1,+3] ...
58 1.667 −1.732 [+2,−2,+1] [+1,−3,+0] [+3,−1,+2] ...
59 2.000 −1.155 [+2,−2,+0] [+1,−3,−1] [+3,−1,+1] ...
60 2.333 −0.577 [+2,−2,−1] [+3,−1,+0] [+1,−3,−2] ...
61 3.333 −0.000 [+3,−2,−2] [+2,−3,−3] − ...
62 3.000 0.577 [+3,−1,−2] [+2,−2,−3] − ...
63 2.667 1.155 [+3,+0,−2] [+2,−1,−3] − ...
64 2.333 1.732 [+2,+0,−3] [+3,+1,−2] − ...
... ... ... ... ... ... ...

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

4.3 CONTROLE PREDITIVO DE CORRENTE BASEADO EM MODELO

A implementação do MPCC no acionamento do motor de indução pode ser realizada

utilizando a mesma estrutura estabelecida para o IFOC (Rodriguez et al., 2022b), substituindo

apenas os controladores lineares de corrente pelo controlador preditivo (Vargas et al., 2008). A

orientação indireta com o campo é mantida, de forma que a etapa de estimação do fluxo rotórico

do motor de indução também é a mesma do IFOC tradicional. A Figura 24 mostra um diagrama

de blocos do controle com orientação indireta ao campo usando o MPC com conjunto finito de

estados como controlador de corrente.

No esquema da Figura 24, as malhas externas de controle de velocidade e fluxo são

exatamente as mesmas do IFOC tradicional. A malha de velocidade gera a referência de Tel que

é convertida em i∗sq, enquanto a malha de fluxo gera i∗sd . As etapas de predição e minimização da

função custo foram mantidas no plano dq. Portanto, nessa implementação a etapa de predição

deve determinar o comportamento futuro do vetor espacial de corrente do estator do motor no

sistema de referência giratório.

Outro aspecto ilustrado na Figura 24 é a utilização de uma etapa de seleção de células.

Esse módulo recebe o vetor espacial de tensão e resolve a redundância interna das fases do CHB,

gerando efetivamente o conjunto de comandos Sk que será aplicado nas células. A seleção do

estado de comutação individual das células tem papel central na utilização do hardware real do
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Figura 24 – Diagrama de blocos do MPCC aplicado ao motor de indução acionado pelo CHB.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

inversor, mas a informação do vetor espacial já contém os níveis a serem sintetizados por cada

fase. Portanto, esse assunto não será detalhado nesse capítulo.

Para o esquema de MPCC abordado, esta seção apresenta a função custo, os modelos

em tempo discreto utilizados para estimação do fluxo rotórico e o modelo para predição da

corrente futura do estator. Os modelos são baseados nas equações diferenciais obtidas do circuito

equivalente Γ′, apresentadas no capítulo anterior.

4.3.1 Função custo

Como mencionado anteriormente, o MPCC visa controlar as correntes do estator da

máquina elétrica. De modo que, para uma dada referência i∗s , a função custo para a corrente

predita ip
s,i,k+1 tem o seguinte formato:

gi = (i∗sd − i
p
sd,i,k+1)

2 +(i∗sq − i
p
sq,i,k+1)

2, (73)

onde o subscrito i representa a i-ésima avaliação da função custo, para a i-ésima predição de

corrente em função do i-ésimo vetor de tensão do inversor.

A função custo gi permite que o controlador preditivo selecione o vetor de tensão que

minimiza o erro quadrático das correntes no próximo ciclo. Dependendo dos objetivos de controle

e da topologia, termos para penalização da tensão de modo comum ou diferença de tensão entre

barramentos, por exemplo, podem ser adicionados à função custo. Neste trabalho, a equação gi é

usada como apresentada na equação (74).
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4.3.2 Estimação do fluxo rotórico

Como mencionado anteriormente, no IFOC a estimação do fluxo rotórico utiliza o mo-

delo de correntes transformado para o sistema de referências giratório assumindo a condição de

orientação com o campo, representado na equação (58). A separação do modelo de corrente nas

componentes reais e imaginárias fornece a equação (63), conhecida como relação de escorre-

gamento, e a equação (59) que permite estimar o valor do fluxo rotórico partindo de condições

iniciais nulas e havendo a condição de orientação com o campo.

O modelo discreto para estimação da componente de eixo direto do fluxo rotórico é

obtido aplicando a equação (68) na equação (59):

ψRd,k+1 −ψRd,k

Ts
= RRisd,k −aψRd,k, (74)

aplicando um atraso unitário em todas as variáveis, obtêm-se:

ψRd,k −ψRd,k−1

Ts
= RRisd,k−1 −aψRd,k−1. (75)

Isolando a amostra atual do fluxo na equação 75, obtemos:

ψ̂Rd,k = Ts

(

RRisd,k−1 + ψ̂Rd,k−1

(

1
Ts

−a

))

, (76)

onde o "ˆ"foi utilizado para indicar a variável estimada.

Para o modelo discreto de estimação da posição do fluxo rotórico, aplicamos a aproxima-

ção discreta da derivada da equação (69) na relação de escorregamento (63):

ωR,k =
θR,k −θR,k−1

Ts
=

RRisq,k

ψRd,k
+nppωm,k, (77)

isolando o θR,k e especificando as variáveis estimadas obtém-se:

θ̂R,k = Ts

(

RRisq,k

ψ̂Rd,k
+nppωm,k

)

+ θ̂R,k−1. (78)

As equações (76) e (78) permitem a predição da magnitude e da posição angular do

fluxo rotórico, em tempo discreto, a partir das correntes medidas dos terminais do estator e da

velocidade mecânica medida no eixo do rotor.

4.3.3 Predição das correntes do estator

O modelo de predição das correntes é obtido através da equação diferencial das correntes

do estator. Para a obtenção do modelo em tempo discreto para predição da corrente do próximo

estado (k+1) o método forward Euler (68) é aplicado na equação (64):
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Lσ
is,k+1 − is,k

Ts
+Rσ is,k = vs,k − jLσ ωR,kis,k +(a− jnppωm,k)ψψψR,k. (79)

Substituindo as variáveis estimadas e isolando a corrente do próximo ciclo, identificada

pelo sobrescrito "p", obtemos:

ip
s,k+1 = is,k +

Ts

Lσ

[

vs,k − (Rσ + jLσ ω̂R,k)is,k +(a− jnppωm,k)ψ̂ψψR,k

]

. (80)

O vetor espacial de tensão vs,k representa a tensão que vai ser aplicada no instante k, a

ação de controle do sistema que determina o valor das correntes em k+1. Durante o processo de

predição do FCS-MPC, os vetores de tensão mapeados no plano αβ , como os representados na

Figura 21, são aplicados na equação (80). O conjunto de ip
s,k+1 resultante das opções de vetores

espaciais de tensão é avaliado na função custo. Com o processo de predição sendo realizado em

coordenadas giratórias, é preciso transformar os vetores de tensão para o plano dq no momento

em que vão ser aplicados no modelo.

A equação (80) pode ser separada nas suas partes real e imaginária, resultando nas

equações para predição do próximo estado da corrente de eixo direto e de quadratura:

i
p
sd,k+1 = isd,k +

Ts

Lσ

[

vsd,k −Rσ isd,k +Lσ ω̂R,kisq,k +aψ̂Rd,k

]

, (81)

i
p
sq,k+1 = isq,k +

Ts

Lσ

[

vsq,k −Rσ isq,k −Lσ ω̂R,kisd,k −nppωm,kψ̂Rd,k

]

. (82)

As equações (81) e (82) comportam todas as características do modelo matemático da

dinâmica do motor de indução, as não linearidades, o acoplamento entre os eixos d e q, a relação

com o fluxo e com a velocidade do eixo. Todos esses comportamentos estão representados no

processo de otimização.

4.3.4 Compensação do atraso de atuação

Na implementação prática do sistema de controle em sistemas computacionais embar-

cados, o tempo de computação do algoritmo não é desprezível, ocupando, na verdade, a maior

parte da janela disponível entre um instante de amostragem e outro.

Essa característica do atraso de atuação implica no fato de as medições realizadas em

um instante de amostragem serem usadas para computar uma ação de controle que só vai ser

efetivada no início do próximo ciclo. Quanto maior o tempo de amostragem Ts, maior é a

degradação da qualidade do controle causada pelo atraso de atuação.

Para reduzir o efeito deste atraso, é possível inserir uma compensação desse compor-

tamento na lei de controle. Considerando que o vetor de tensão previamente selecionado foi
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aplicado no início do ciclo de controle e que a etapa de predição foi computada, é possível

utilizar a equação (80) para prever o vetor de corrente compensado ics,k+1 em função da tensão

efetivamente aplicada no motor em k.

Dessa forma, a etapa de predição pode ser deslocada para uma unidade de tempo de

amostragem no futuro, usando o vetor de corrente compensado no lugar do medido:

ip
s,k+2 = ics,k+1 +

Ts

Lσ

[

vs,k+1 − (Rσ + jLσ ω̂R,k+1)i
c
s,k+1 +(a− jnppωm,k+1)ψ̂ψψR,k+1

]

. (83)

Na equação (83) vs,k+1 é o vetor de tensão a ser aplicado no motor no próximo ciclo

de controle. As demais variáveis, derivadas de medição ou estimação, podem ser extrapoladas

para o futuro ou, para um período de amostragem pequeno o suficiente, pode-se assumir que

ω̂R,k+1 ≈ ω̂R,k, ωm,k+1 ≈ ωm,k e ψ̂ψψR,k+1 ≈ ψ̂ψψR,k.

4.3.5 Algoritmo de controle

O algoritmo de controle descreve as ações executadas em cada período de amostra-

gem para controlar as correntes do motor de indução. Essa sequência é a referência para a

implementação do controle em linguagem de programação.

Levando em consideração a estrutura do MPCC e as informações apresentadas até o

momento sobre as etapas de computação envolvidas, o algoritmo de controle executado a cada

passo de amostragem é descrito pela sequência de etapas abaixo:

a. Aplicar os estados de comutação Sk, selecionados no ciclo anterior.

b. Medir as correntes e velocidade angular do motor, is,k e ωm,k.

c. Realizar a etapa de estimação, computando ψ̂d,k e ω̂R,k.

d. Calcular a corrente compensada ics,k+1 usando a tensão vs,k resultante de Sk e vdc,k.

e. Para o conjunto de vetores de tensão possíveis, computar a otimização pelos seguintes

passos:

e.1. Calcular ip
s,i,k+2 para vs,i,k+1.

e.2. Calcular gi de ip
s,i,k+2.

e.3. Se gi < gi−1: armazenar o índice i em iopt.

e.4. Se i < Kv: incrementar i e retornar para o passo "e.1".

g. Consultar a tabela de vetores para obter o vetor normalizado ótimo ss
opt,k+1 através do

índice iopt.

h. Computar os estados de comutação Sk+1 relacionados ao vetor ss
opt,k+1.
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i. Aguardar o início do próximo ciclo de controle.

Uma representação gráfica da execução do algoritmo e dos seus efeitos na tensão e

corrente do inversor é apresentada na Figura 25. A variação da tensão e corrente do eixo direto ao

longo dos instantes de amostragem é utilizada para ilustrar como a tensão escolhida no instante k

deve levar em consideração o atraso de transporte, utilizando ics,k+1 para a predição de iPs,k+2. A

linha tracejada em laranja do instante k até k+1 representa a trajetória prevista para a corrente

com a aplicação da tensão vs,k. A linha tracejada em laranja representa a trajetória prevista

de ics,k+1 até a corrente prevista para o vetor que minimiza a função custo, ip
s,k+2. A linha azul

representa a trajetória real da corrente de eixo direto e a verde da tensão.

Figura 25 – Diagrama temporal da execução do FCS-MPC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Na Figura 25 a execução das etapas a e b do algoritmo de controle são colocadas em

paralelo, representando o fato de que elas devem ocorrer virtualmente no mesmo tempo, o que

pode ser feito em sistemas computadorizados de controle usando recursos como temporizadores

e acesso direto à memória.

4.4 SIMULAÇÃO COMPUTACIONAL DO FCS-MPC COMO MPCC

Assim como no FOC, a avaliação do MPCC baseado no FCS-MPC tradicional foi reali-

zada utilizando o mesmo software PSIM. O esquema de controle implementado é o representado

na Figura 24, substituindo apenas a etapa de regulação de corrente do FOC tradicional pelo

controlador preditivo composto pelas etapas de predição de próximo estado e minimização

da função custo. Os parâmetros do motor de indução são os mesmos utilizados para o FOC,

apresentados na Tabela 1.

Na mudança de FOC para MPCC com o FCS-MPC um dos parâmetros de operação a

serem definidos é a frequência de amostragem do sistema de controle. Esse parâmetro deve levar

em consideração os efeitos práticos sobre o sistema de controle e a comparação a ser realizada

entre FOC e FCS-MPC, podendo ser estabelecidos os seguintes critérios para a escolha:
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• A frequência média de comutação dos semicondutores deve ser menor ou igual ao

definido para o FOC.

• A distorção harmônica das correntes deve ser a menor possível.

• O sistema eletrônico experimental deve ser capaz de computar o algoritmo de controle e

as outras tarefas necessárias para operação com C = 6.

É típico que comparações entre FOC e FCS-MPC estabeleçam critérios para comparação

que podem gerar frequências de amostragem diferentes, baseados em critérios como desempenho

térmico, relacionado à frequência de comutação, ou distorção harmônica das correntes (Rodriguez

et al., 2012; Rodriguez et al., 2022b; Rodriguez et al., 2022a). Nos inversores com controle

FCS-MPC aplicando um vetor de tensão por ciclo de amostragem, a frequência de comutação é

variável, mas sempre menor que fs/2, visto que no pior caso o comando pode causar a comutação

de todas as chaves uma vez por ciclo de amostragem (Cortés et al., 2008). Em implementações

do FCS-MPC no CHB, ou em outros conversores multiníveis, a quantidade de comutações

necessária na troca de um vetor para outro depende não só dos vetores espaciais selecionados

mas também da escolha dos estados de comutação internos da fase para sintetizar os níveis

necessários. O trabalho de Cortés et al. (2010) avalia diferentes pontos de operação para duas

configurações de CHB, C = 2 e C = 4, com fs = 5 kHz, encontrando frequências média de

comutação dos semicondutores entre 425 Hz e 500 Hz, apesar do pior caso possível de 2,5 kHz.

No caso do presente trabalho, um dos objetivos é a avaliação experimental das estratégias de

FCS-MPC aplicadas ao CHB acionando o motor de indução, portanto a avaliação do método

em simulação deve estar de acordo também com os requisitos da implementação prática. De

acordo com as informações presentes na literatura sobre o efeito do período de amostragem

na ondulação de correntes (Cortés et al., 2010; Rodriguez et al., 2012; Garcia et al., 2024) é

possível assumir que aumentar a frequência de amostragem deve permitir que o processo de

otimização das correntes atue com tempos menores de predição, melhorando a qualidade da

corrente entregue ao motor.

Através da avaliação prática do sistema eletrônico utilizado para experimentação, abor-

dado em capítulos posteriores, verificou-se que o menor período de amostragem possível para

a implementação das estratégias de FCS-MPC adaptadas ao CHB seria de aproximadamente

Ts = 300 µs. Essa limitação impõe uma restrição superior na escolha da frequência de amos-

tragem do controle, e a mesma frequência será utilizada para todas as variações do FCS-MPC

avaliadas.

Dados os parâmetros para escolha da frequência de amostragem, a tendência de dimi-

nuição da ondulação da corrente com diminuição do tempo de amostragem, a relação entre

frequência de amostragem e de comutação averiguada em outros trabalhos e a restrição do

sistema computacional experimental, foi definida a frequência de amostragem do MPCC como

fs = 3 kHz. Esse e os parâmetros de simulação relacionados ao inversor CHB são expostos na

Tabela 6.
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Tabela 6 – Parâmetros de simulação do inversor CHB com controle MPCC usando FSC-MPC
tradicional.

Parâmetro Símbolo Valor Unidade
Tensão do barramento CC Vdc,n 93 V

Células por fase C 6
Frequência de comutação fsw Variável Hz

Frequência de amostragem fs 3,333 kHz

Frequência eficaz do PWM fpwm Variável Hz

Vetores avaliados kv 469

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Apesar do aumento da frequência de amostragem do controle, nesse método não há

componentes de alta frequência como as geradas pelo efeito multiplicativo do PSPWM. Por esse

motivo, o passo de simulação utilizado nas simulações do método MPCC foi de 3 µs, com uma

razão de 1 : 100 entre o tempo de amostragem do controle e o passo de simulação, o que deve

ser suficiente para representar as dinâmicas do motor.

Vale ressaltar que, na abordagem do FCS-MPC sendo avaliada neste capítulo, todos os

vetores de tensão diferentes do inversor são computados a cada ciclo. Para C = 6, a otimização

por busca exaustiva faz 469 predições de próximo estado das componentes de corrente e 469

avaliações da função custo.

Como no MPCC não são necessários ajustes de reguladores de corrente, a Tabela 7

mostra o ajuste dos controladores restantes, que são exatamente os mesmos utilizados para os

reguladores de velocidade e fluxo na simulação do IFOC.

Tabela 7 – Parâmetros dos reguladores PI Usados na simulação do MPCC.

Cω Cψ

G 6,2 18
Ti 0,018 0,10

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

4.4.1 Resultados de simulação

A partir desse momento são discutidos os resultados obtidos na simulação computacional.

A Figura 26 mostra a partida do motor, acelerando da velocidade nula até 1500rpm. Utilizando

o critério de 5 % do valor final, o tempo de acomodação da resposta ao degrau de velocidade é

de 324 ms e não há sobressinal na velocidade, comportamento similar ao que foi verificado no

FOC. Nenhum efeito de acoplamento é visível entre as malhas de corrente d e q.

Nos testes de aplicação de carga novamente foi aplicado um torque resistivo de carga,

de 120 Nm, com o motor girando tanto em sentido positivo, apresentado na Figura 27, quanto
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Figura 26 – Resultado de simulação da partida com degrau de 1500 rpm na referência de
velocidade com MPCC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

negativo, apresentado na Figura 28. O afundamento de velocidade na entrada da carga e o

sobressinal na saída é de aproximadamente 3,7 %, em ambos os sentidos de giro, uma redução

de 8 % em relação ao afundamento verificado no FOC. Quanto ao tempo de recuperação da

velocidade, em ambos os sentidos de giro e entrada e saída de carga, o tempo para a velocidade

retornar a 99 % do valor de referência é de 150 ms, similar ao tempo do FOC. Em relação aos

mesmos pontos de operação com FOC, representados nas Figuras 14 e 15, pode-se verificar que

não há a saturação do regulador de velocidade na operação com MPCC. A Figura 29 permite

verificar que o Tel desenvolvido pelo motor após a entrada da carga aumenta ligeiramente mais

rápido no MPCC do que no FOC, de forma que o afundamento na velocidade é menor e o

regulador de velocidade não entra em saturação.

A resposta do sistema à reversão do sentido de giro pode ser observada na Figura 30, onde

a referência de velocidade é alterada em degrau de 1500 rpm para −1500 rpm. O comportamento

observado é similar ao da resposta de regulação de velocidade na partida do motor, sendo

verificada a capacidade do controle de operar na passagem da velocidade por 0rpm.

Na Figura 31 temos novamente a demonstração dos diferentes pontos de operação em

sequência. No começo da operação, é possível verificar a etapa de magnetização, que regula o

fluxo rotórico antes da partida.

A Figura 32 permite visualizar o comportamento da tensão e corrente de fase durante a

reversão de sentido de giro. Pode-se observar o aumento na ondulação da corrente em relação ao

FOC tradicional com PWM, onde a ondulação era imperceptível.

O período de tempo representado na Figura 33 corresponde ao ponto de operação apre-
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Figura 27 – Resultado de simulação da aplicação de carga de 120 Nm no motor com MPCC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

sentado na Figura 19, com a mesma janela de tempo. É evidente como a frequência de comutação

é drasticamente reduzida em alguns pontos de operação no MPCC. No FOC com PWM, a janela

de 1,7 ms é suficiente para cada chave de cada célula comutar em média 1,7 vezes, totalizando

mais de 20 pulsos no PWM dos terminais de saída. No mesmo intervalo de 1,7 ms, a tensão de

fase com o MPCC teve apenas 4 comutações, distribuídas ao longo de todas as células da fase.

As componentes onduladas de maior amplitude e em menores frequências são resultado dessas

características de comutação apontadas para o FCS-MPC.

Uma avaliação mais minuciosa da resposta das malhas do controle de corrente ao degrau

pode ser realizada na Figura 34, para o instante da partida, e na Figura 35, para o instante

da reversão de velocidade. Essas comparações evidenciam a elevada performance dinâmica

oferecida pelo FCS-MPC no controle das correntes do motor. O FOC com controladores lineares

de corrente leva 6 períodos de amostragem para atingir o valor final da corrente, enquanto o

controlador MPCC atinge o valor final em apenas 3 amostras. Ao levar em consideração o

tempo de amostragem, o MPCC é capaz de impor o torque máximo ao motor em 3Ts,MPCC =

900 µs, enquanto o regulador linear leva 6Ts,FOC = 3000 µs. É importante ressaltar que a

comparação dinâmica entre os dois controladores está diretamente ligada aos ajustes realizados

nos reguladores lineares de corrente do FOC tradicional, mas ainda assim é válido observar a

capacidade do controlador FCS-MPC de produzir a resposta ótima no controle das correntes sem

nenhum ajuste de regulador.

Ainda referente a resposta ao degrau de corrente das Figuras 34 e 35, vale ressaltar que

a resposta do FCS-MPC é similar nos dois pontos de operação, no repouso e em 1500 rpm, e

durante a variação de isq não é possível observar nenhuma variação significativa de isq, de forma
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Figura 28 – Resultado de simulação da aplicação de carga de 120 Nm no motor em velocidade
negativa com MPCC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

que é evidente o desacoplamento natural entre as duas componentes no MPCC. Já no caso da

resposta dos controladores lineares, mesmo com o uso do desacoplamento das malhas de tensão

vsq e vsq, ainda é possível observar o efeito cruzado de uma malha na outra nos instantes que

seguem o degrau. Outro efeito do acoplamento é observado na resposta ao degrau na partida,

onde a corrente isq se acomoda 3,5 % abaixo do valor de referência, outro efeito do acoplamento

das malhas de tensão ao longo da variação de velocidade.
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Figura 29 – Comparação do torque desenvolvido pelo motor na entrada de carga com FOC e
MPCC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 30 – Resultado de simulação do MPPC com variação da referência de velocidade de
1500 rpm para −1500 rpm.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 31 – Resultado de simulação da operação em MPCC com os diversos pontos de operação
em sequência.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 32 – Resultado de simulação do MPCC mostrando a tensão e corrente da fase a do motor
durante a reversão de velocidade.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 33 – Resultado de simulação do MPCC mostrando a tensão e corrente da fase a do motor
destacando a comutação em baixa frequência da tensão de saída.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 34 – Transitório de corrente na partida do motor.

(a) FOC. (b) MPCC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 35 – Transitório de corrente na reversão de velocidade do motor.

(a) FOC. (b) MPCC.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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4.5 SÍNTESE DO CAPÍTULO

Neste capítulo foram apresentados os princípios para utilização do FCS-MPC como

controlador de corrente do motor de indução acionado pelo inversor CHB. Foram discutidos os

conceitos básicos de utilização do FCS-MPC e apresentado um diagrama generalista que pode

ser adaptado para diferentes necessidades.

O modelo em vetores espaciais do inversor CHB foi elaborado e mostra o efeito dos

múltiplos níveis na quantidade de vetores de tensão diferentes que o inversor pode produzir. Ao

comparar a Tabela 4 com os 7 vetores de tensão do inversor de dois níveis, fica claro o aumento

de complexidade do FCS-MPC associado ao inversor CHB. A forma como essa quantidade de

vetores e as redundâncias crescem em relação à quantidade de células em uma fase também é

um ponto de análise.

O controle preditivo de corrente baseado em modelo foi detalhado para o motor de

indução, expondo as equações utilizadas para predição e estimação das variáveis de controle

em tempo discreto. O diagrama de controle e o algoritmo estabelecido foram a base para a

implementação computacional do controlador, permitindo verificação em simulação.

Os resultados de simulação computacional mostram como o FCS-MPC pode fazer

proveito do conjunto de vetores espaciais do CHB, trazendo a possibilidade de desempenho

dinâmico elevado com comutação em baixa frequência das chaves. Apesar dos aspectos positivos,

a utilização do FCS-MPC padrão no CHB real é dificultada pela elevada quantidade de cálculos

necessários para cobrir todos os vetores disponíveis na etapa de predição e minimização da

função custo.
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5 MÉTODOS DE FCS-MPC ADAPTADOS PARA O CHB

Neste capítulo são abordados métodos de FCS-MPC modificados para viabilizar a imple-

mentação prática no CHB. Como mencionado anteriormente, as técnicas selecionadas foram a

dos vetores adjacentes (Cortés et al., 2010) e da região triangular do vetor de tensão de referência

(Kim; Chan; Kwak, 2017). Os dois métodos utilizam artifícios diferentes para reduzir o conjunto

de vetores avaliados a cada ciclo, e serão detalhados ao longo deste capítulo. Por razão de

brevidade das descrições, o pós-fixo "Adj"será utilizado para descrever o MPCC ou FCS-MPC

modificados de acordo com a estratégia de utilização dos vetores adjacentes. Da mesma forma, o

pós-fixo "VTri"será usado junto de MPCC e FCS-MPC para representar o uso da técnica das

regiões triangulares do vetor de referência. Para se especificar o MPCC ou FCS-MPC tradicional,

ou convencional, será utilizado o pós-fixo "Conv".

5.1 MÉTODO DOS VETORES ADJACENTES

O MPCC convencional, abordado no capítulo anterior, se apresenta como uma estratégia

de controle viável para o motor de indução acionado pelo CHB, pelo menos do ponto de vista do

controle das correntes do motor. Quando é analisado o requisito de frequência de amostragem

elevada em conjunto com o custo computacional associado ao processo de otimização em tempo

real para o CHB, fica evidente a dificuldade de implementação prática da técnica.

O método dos vetores adjacentes, proposto por Cortés et al. (2010), traz uma solução

para viabilizar a implementação prática do MPCC no CHB, reduzindo o custo computacional

do processo de otimização. Os autores partem da premissa de que o inversor fonte de tensão

alimenta uma carga com correntes senoidais, de forma que a corrente e tensão dos terminais do

estator são vetores giratórios no plano αβ , em regime permanente. Dado o comportamento dos

vetores, é possível assumir que, para um período de amostragem suficientemente curto, o vetor

espacial de tensão aplicado em um ciclo está muito próximo ao vetor a ser aplicado no próximo.

Esse comportamento pode então ser explorado, limitando o conjunto de vetores avaliados na

otimização em tempo real a um subconjunto composto pelos vetores mais próximos do vetor

sendo aplicado no ciclo atual (Cortés et al., 2010).

A Figura 36 ilustra o subconjunto composto pelo vetor espacial sendo aplicado no instante

k e os 6 vetores mais próximos ao atual. Na figura, é representado o primeiro quadrante do plano

αβ do mapa de vetores espaciais de tensão para C = 3. Com essa abordagem, a quantidade de

vetores avaliada durante a computação da otimização em tempo real é 7, a mesma do conversor

de dois níveis (Cortés et al., 2010).

A lista de vetores adjacentes, para cada vetor de tensão disponível, pode ser pré-calculada

e armazenada para uso em tempo real. A distância entre vetores no plano αβ , usada para

determinar aqueles que estão mais próximos a um vetor específico, pode ser obtida pela equação

a seguir:
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Figura 36 – Subconjunto de vetores adjacentes ao sendo aplicado no ciclo atual de controle.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

d(vx,vy) =
√

(vα,x − vα,y)2 +(vβ ,x − vβ ,y)
2. (84)

A Tabela 8 exemplifica um trecho da lista pré-calculada de vetores adjacentes válidos

para um inversor CHB com no mínimo C = 3. Os 7 vetores mostrados na tabela compõem uma

região hexagonal. Quando o vetor inicial está na camada hexagonal mais externa, o formato do

subconjunto assume a forma de paralelogramo ou dois paralelogramos combinados, quando o

ponto inicial é um dos vértices do hexágono exterior.

5.1.1 Algoritmo de controle atualizado

O algoritmo de controle do MPCC-Adj é adaptado para que o subconjunto de vetores de

tensão mais próximos ao atual seja avaliado na etapa de otimização, em detrimento do conjunto

total:

a. Aplicar os estados de comutação Sk, selecionados no ciclo anterior.

b. Medir as correntes e a velocidade angular do motor, is,k e ωm,k.

c. Realizar a etapa de estimação, computando ψ̂d,k e ω̂R,k.

d. Calcular a corrente compensada ics,k+1 usando a tensão vs,k resultante de Sk e vdc,k.
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Tabela 8 – Formato da lista de vetores adjacentes exibindo os 6 primeiros vetores mais próximo
daquele identificado pelo índice i.

i vad j,1 vad j,2 vad j,3 vad j,4 vad j,5 vad j,6 ...
... ... ... ... ... ... ... ...
37 61 62 38 19 60 90 ...
38 62 63 39 20 19 37 ...
39 63 64 40 21 20 38 ...
40 64 65 41 22 21 39 ...
41 65 66 67 42 22 40 ...
42 41 67 68 43 23 22 ...
43 42 68 69 44 24 23 ...
... ... ... ... ... ... ... ...
96 97 66 41 65 64 95 ...
97 98 99 67 66 65 96 ...
... ... ... ... ... ... ... ...

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

e. Consultar a tabela de subconjuntos para sk e executar a otimização pelos seguintes passos:

e.1. Calcular ip
s,i,k+2 para vs,i,k+1.

e.2. Calcular gi de ip
s,i,k+2.

e.3. Se gi < gi−1: armazenar o índice i em iopt.

e.4. Se i < Kv,subset : incrementar i e retornar para o passo "e.1".

g. Consultar a tabela de vetores para obter o vetor normalizado ótimo ss
opt,k+1 através do

índice iopt.

h. Computar os estados de comutação Sk+1 relacionados ao vetor ss
opt,k+1.

i. Aguardar o início do próximo ciclo de controle.

5.1.2 Efeitos do subconjunto na função custo

Durante o processo de otimização, a avaliação de g para todos os vetores espaciais de

tensão que o inversor pode sintetizar garante que a ação de controle ótima seja selecionada. No

caso do subconjunto, não há garantia de que a ação ótima foi selecionada dentro de todas as

possibilidades de atuação, visto que apenas uma parcela foi avaliada. Mesmo assim, a superfície

descrita pelos pontos de g avaliados em função dos vetores do subconjunto faz parte da superfície

do conjunto completo, como representado na Figura 37a. Mesmo que um vetor espacial de

um subconjunto não seja o ótimo global, ao longo das etapas de amostragem, a ação deve

convergir para o ótimo global (Cortés et al., 2010). O efeito de execuções múltiplas do processo
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Figura 37 – Superfície convexa da função custo para o MPCC e MPCC-Adj com subconjunto de
7 vetores.

(a) Superfície completa e superfície do subconjunto.

(b) Superfícies de subconjuntos derivados de avaliações sequenciais convergindo para o ótimo global.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

de otimização é representado na Figura 37b, onde é possível observar que a cada etapa a ação

ótima do subconjunto se aproxima do ótimo global.

Apesar de o método propor um subconjunto de 7 vetores, essa quantidade pode ser

aumentada, buscando ampliar a área coberta pelo hexágono do subconjunto, permitindo uma

convergência mais rápida para o ótimo global. Adicionando uma camada hexagonal, o subcon-

junto é de 19 vetores de tensão. Para a mesma condição inicial da Figura 37, a convergência

para o ótimo global ocorre em um ciclo a menos usando o subconjunto de 19 vetores, como

representado na Figura 38. Como o tamanho do subconjunto é uma das variáveis que vai afetar o

tempo de execução do algoritmo de controle, ela pode ser avaliada em conjunto com as demais

restrições apresentadas no capítulo anterior para seleção do tempo de amostragem.
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Figura 38 – Superfície convexa da função custo para o MPCC e MPCC-Adj com 19 vetores.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

5.1.3 Resultados de simulação do MPCC-Adj

Para as simulações computacionais do MPCC-Adj, observando as restrições de tempo de

computação discutidas na escolha do tempo de amostragem na simulação do MPCC tradicional e

as características atreladas ao tamanho dos subconjuntos do MPCC-Adj, optou-se pela utilização

de um subconjunto de 19 vetores. Este subconjunto expandido, de 19 vetores, atende às restrições

de tempo de computação do sistema experimental, entregando uma performance dinâmica melhor

que o conjunto padrão de 7 vetores.

Assim como para os métodos anteriores, as simulações apresentadas para o MPCC-

Adj foram realizadas utilizando o software PSIM. Como apresentado na Tabela 9, os demais

parâmetros são similares aos do MPCC tradicional, divergindo apenas na quantidade de vetores

espaciais de tensão avaliados no processo de otimização em tempo real. Os parâmetros do motor

são mantidos os da Tabela 1. O passo de simulação utilizado é o mesmo de 3 µs usado no MPCC

convencional. Os ganhos dos reguladores de velocidade e fluxo também são mantidos como

representados na Tabela 7. Pela semelhança com o MPCC tradicional, alguns resultados foram

omitidos nesta seção.

Seguindo a mesma sequência utilizada para os outros métodos, a Figura 39 mostra a

aceleração do motor, partindo do repouso e indo até a referência de 1500 rpm. É possível

observar que o MPCC-Adj permite o controle adequado das correntes de eixo direto e quadratura,

de acordo com as referências vindas dos reguladores de velocidade e fluxo, sem sobressinal de
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Tabela 9 – Parâmetros de simulação do inversor CHB com controle MPCC-Adj.

Parâmetro Símbolo Valor Unidade
Tensão do barramento CC Vdc,n 93 V

Células por fase C 6
Frequência de amostragem fs 3,333 kHz

Vetores avaliados kv,subset 19

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

velocidade. O tempo de acomodação da resposta ao degrau de velocidade foi de 324 ms, mesmo

valor verificado no MPCC tradicional. Uma característica que pode ser destacada nesse teste é a

presença de um sobressinal de 25 % em relação ao valor da referência na corrente de quadratura,

que será avaliado posteriormente.

Figura 39 – Resultado de simulação da partida com degrau de 1500 rpm na referência de
velocidade com MPCC-Adj.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

A Figura 40 mostra a resposta à variação em degrau da carga do eixo, com aplicação e

remoção de 120 Nm de torque em degrau, apresentando resultados semelhantes aos do MPCC.

A variação da velocidade é de 3,7 % e o tempo de recuperação para 99 % do valor de referência

é de 150 ms, tanto na aplicação quanto na retirada da carga. A aplicação de carga em velocidade

negativa apresenta resultados similares aos da carga em velocidade positiva, assim como no

MPCC padrão, por isso o resultado foi omitido desta seção.

Na reversão de velocidade demonstrada na Figura 41, com a referência variando de

1500 rpm para −1500 rpm, verificamos a capacidade do controlador MPCC-ADj de corrente de

operar corretamente em variação de velocidade, respondendo ao degrau negativo de carga e sem

89



87

Figura 40 – Resultado de simulação da aplicação de carga de 120 Nm no motor com
MPCC-Adj.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

problemas na passagem por velocidade nula. Porém, aqui novamente apresenta-se o sobressinal

na regulação de corrente de quadratura, nesse caso 10,7 % acima da referência. Também é

possível observar uma perturbação na regulação da corrente de eixo direto, onde a perturbação

chega a 62 % acima do valor de referência, o que representa uma ondulação de 25 % em relação

ao valor nominal de corrente.

A Figura 42 mostra a tensão e corrente da fase a durante a reversão de velocidade. A

forma de onda da tensão e corrente apresenta as mesmas características do MPCC tradicional,

comutação em baixa frequência na tensão de fase e componentes correspondentes na corrente de

saída. A Figura 43 mostra a comutação em baixa frequência da tensão de saída e o efeito nas

características de ondulação da corrente, de forma similar ao observado no MPCC tradicional.

A resposta das correntes do controlador MPCC-Adj ao degrau pode ser observada de

forma detalhada na partida do motor, apresentada na Figura 44a, e na reversão de velocidade, na

Figura 44b. Na partida, é possível observar o sobressinal da corrente de quadratura, porém sem

que haja perturbações na corrente de eixo direto. Em aproximadamente 1350 µs a corrente de

quadratura atinge o valor necessário para que o motor desenvolva Tel nominal, porém, com o

sobressinal, o tempo para alcançar e se manter no valor de referência é de 8Ts,MPCC = 2400 µs. Na

reversão de velocidade, novamente o sobressinal da corrente de eixo direto pode ser observado. O

tempo para que a corrente de referência seja atingida antes do sobressinal é de aproximadamente

1440 µs, com o sistema atingindo e mantendo o valor final da corrente de quadratura nos mesmos

8 ciclos de amostragem do degrau de partida. No mesmo tempo de acomodação da corrente de

quadratura, o controlador é capaz de retomar o valor de referência da corrente de eixo direto. A
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Figura 41 – Resultado de simulação do MPPC-Adj com variação da referência de velocidade de
1500 rpm para −1500 rpm.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

perturbação não é suficiente para prejudicar o controle de fluxo, mas contribui para o aumento

do módulo da corrente desenvolvida pelo inversor durante o transitório.
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Figura 42 – Resultado de simulação do MPCC-Adj mostrando a tensão e corrente da fase a do
motor durante a reversão de velocidade.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 43 – Resultado de simulação do MPCC-Adj mostrando a tensão e corrente da fase a do
motor destacando a comutação em baixa frequência da tensão de saída.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 44 – Transitório de corrente na partida e reversão de velocidade do motor com
MPCC-Adj.

(a) Partida. (b) Reversão.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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5.2 MÉTODO DAS REGIÕES TRIANGULARES

Nos métodos de MPCC apresentados e simulados para o CHB anteriormente, alguns com-

promissos podem ser observados. No MPCC convencional (MPCC-conv), sempre é determinado

o vetor espacial de tensão que entrega a ação de controle ótima dentre todas as possibilidades

que o inversor oferece. Porém, no MPCC-Conv, a performance ótima vem associada ao custo

computacional do processo de otimização, que deve computar o modelo de predição e a função

custo para todo o conjunto de vetores espaciais de tensão disponíveis. Então surge o MPCC-Adj,

onde o tempo de computação é reduzido de acordo com a razão entre o tamanho do subconjunto

de vetores de tensão e o tamanho do conjunto completo de vetores. Nesse caso, os ganhos de

tempo computacional do MPCC-Adj vêm ao custo da seleção de um ótimo local, relacionado

com o tamanho e posição do subconjunto de vetores de tensão, em detrimento do ótimo global.

Dessa forma, entre as duas técnicas abordadas até o momento há um compromisso entre o

desempenho dinâmico e o custo computacional.

No método das regiões triangulares que comportam o vetor de referência da ação ótima,

apresentado por Kim et al. 2017, é proposta uma solução para esse compromisso entre MPCC-

Conv e MPCC-Adj. No MPCC-Vtri, o autor busca uma maneira de reduzir o custo computacional

do FCS-MPC, mantendo a mesma performance entregue pelo método tradicional. Para tal, os

autores propõem que o vetor espacial de tensão ótimo seja encontrado usando o modelo de

predição e, então, utilizado como referência para selecionar o vetor de tensão que o inversor

CHB irá impor à carga (Kim; Chan; Kwak, 2017).

A Figura 45 mostra o vetor de tensão de referência normalizado pela tensão do barramento

ss
s no plano αβ . A área colorida em verde representa a região triangular que contém o vetor de

tensão ótimo. Nesta seção, são descritos os métodos para obtenção do vetor ótimo através da

etapa de predição modificada, determinação da região triangular que contém o vetor de referência

e, finalmente, escolha de um vetor de tensão pelo processo de otimização modificado para o

MPCC-Vtri.

5.2.1 Etapa de predição modificada

O vetor espacial de tensão de referência é obtido resolvendo o modelo de predição para a

tensão e usando como entrada a corrente de referência. A saída dessa computação do modelo

de predição modificado é o vetor de tensão ótimo, que zera o erro das correntes, ao modo de

uma ação do tipo deadbeat. Para encontrar esse vetor de tensão ótimo, partimos da equação (80),

isolando a tensão dos terminais em um lado da equação:

v∗s,k =
Lσ

Ts

(

i∗s,k+1 − is,k
)

+(Rσ + jLσ ω̂R,k)is,k − (a− jnppωm,k)ψ̂ψψR,k, (85)

onde a corrente predita ip
s,k+1 foi substituída pela corrente de referência i∗s,k+1 e a tensão

de entrada vs,k torna-se o vetor de tensão de referência v∗s,k. Vale observar que aqui aplicam-se as
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Figura 45 – Vetor de referência e região triangular correspondente.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

mesmas premissas para compensação de atraso do MPCC-Conv e MPCC-Adj, onde o modelo de

predição é deslocado uma amostra para o futuro e a corrente compensada é utilizada como uma

das entradas para o modelo, para que seja possível obter o vetor de referência para o próximo

ciclo v∗s,k+1.

O vetor v∗s,k+1 não tem nenhuma limitação de amplitude imposta pela etapa de predição

modificada, sendo necessário garantir posteriormente que ele se encontre dentro dos limites que

o inversor pode executar. Um critério simples que pode ser estabelecido para definir a amplitude

máxima do vetor espacial de referência é o raio do maior círculo inscrito no hexágono externo

do mapa de vetores espaciais.

O processo de saturação pode ser ilustrado considerando o vetor de tensão normalizado

pelo barramento CC s, obtido de acordo com a equação (70). Para um inversor de C células por

fase, ou L níveis, a amplitude máxima do vetor s de acordo com o círculo inscrito no hexágono é:

|s|max =
L−1√

3
=

2C√
3

. (86)

Dessa forma, se o vetor original tiver amplitude tal que |sorig| > |s|max, a saturação é

aplicada da seguinte forma:

s = sorig
|s|max

|sorig|
. (87)
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A saturação de amplitude é representada na Figura 46, pelo vetor ss
2, que encontrava-se

fora do círculo inscrito no hexágono antes do ajuste de amplitude pela equação (87).

5.2.2 Identificação da região triangular do vetor de referência

Conhecida a posição do vetor v∗s,k+1 e o vetor normalizados pelo barramento s∗s,k, é

necessário determinar a região triangular que o comporta, para que possa ser selecionado o vetor

mais próximo no processo de otimização. Visto que o processo é válido para determinar a região

triangular de qualquer vetor, os subscritos e sobrescritos serão omitidos a partir deste momento,

tratando o vetor de referência a ser localizado como s. Como a predição é feita no sistema

de referências giratório, é necessário converter o vetor de tensão para o sistema de referência

estacionário, levando a ss no plano αβ . Finalmente, o vetor ss deve ter sua região triangular

identificada.

Para simplificar o processo, a identificação da região triangular sempre é realizada

no primeiro setor, sendo necessário determinar um vetor equivalente para aqueles que estão

originalmente em outros setores. A divisão do plano complexo em setores é demonstrada na

Figura 46, onde os setores são separados por arcos de Θsector = π/3 a partir do eixo α .

O ângulo de ss pode ser calculado por:

θs = arctan

(

sβ

sα

)

. (88)

Conhecendo θs, é possível calcular o índice ns que indica a qual setor pertence ss, da

seguinte forma:

ns = floor

(

θs

Θsector

)

, (89)

onde floor(x) representa o arredondamento para o próximo número inteiro menor do que x.

Um vetor s
′s localizado fora do primeiro setor pode ter o seu vetor equivalente no primeiro

setor, ss, determinado por:

ss = |s′s| [cos(θs −nsΘsector)+ j sin(θs −nsΘsector)] . (90)

A Figura 46 mostra o vetor s
′s no setor III e seu vetor equivalente no setor I, ss, com o

mesmo ângulo θ entre o vetor e o início do setor em que ele se encontra.

Com o vetor equivalente do primeiro setor, observados os limites do círculo interno, é

possível localizar a região triangular em que esse vetor está localizado. No trabalho de Kim

et al. (2017) a busca é feita pela avaliação sequencial de equações que delimitam a região

triangular, com coeficientes tabelados, até que certas condições sejam satisfeitas. A abordagem
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Figura 46 – Setores do mapa da região triangular e circulo interno da região hexagonal.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

aplicada neste trabalho não exige avaliações sequenciais de equações, e mantendo o mesmo

custo computacional independente do valor de C.

A Figura 47 ilustra o primeiro setor, para um inversor CHB com C = 3, e a forma como

ele foi organizado neste trabalho para que seja realizada a busca.

Para referência no processo de localização da região triangular, o setor é organizado

através de pontos, linhas horizontais, camadas, diagonais positivas e diagonais negativas. O

arranjo de linhas, camadas e pontos segue a descrição abaixo:

• O pontos pH,np
, que correspondem aos vetores espaciais nos vértices das regiões triangu-

lares, encontram-se no índice np da linha H.

• As linhas são compostas por pontos com mesmo valor da componente imaginária, e são

indexadas em ordem crescente conforme o valor do eixo β aumenta.

• As regiões delimitadas por duas linhas horizontais são chamadas de camadas, identificadas

por nc.

• As linhas que conectam pontos do primeiro setor e tem inclinação positiva são chamadas

de diagonais positivas, identificadas por Dp,i onde o índice i é escolhido de acordo com o

ponto da primeira linha atravessado por tal diagonal.

• As linhas que conectam pontos do primeiro setor e tem inclinação negativa são chamadas

de diagonais negativas, identificadas por Dn,i onde o índice i é escolhido de acordo com

o ponto da primeira linha atravessado por tal diagonal.

• As regiões triangulares são delimitadas por duas diagonais e uma linha horizontal,

indexadas em ordem crescente através das camadas, iniciando pela camada mais próxima

do eixo α e progredindo no sentido positivo de α e depois β .
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Figura 47 – Delimitação das regiões triangulares do primeiro setor, indicando os pontos do
vértices, diagonais positivas, negativas e linhas horizontais.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Disposta a organização do primeiro setor do mapa vetorial, o primeiro passo da busca é

determinar a camada nc, da primeira seção, em que o vetor de referência se encontra. O espaço

entre as linhas que delimitam as camadas, igual à altura das regiões triangulares, é htr = 1/
√

3.

Com as informações acima, a camada é determinada por:

nc = floor

(

sβ

htr

)

. (91)

Conhecendo a camada nc do vetor de referência, o próximo passo é determinar os pontos

na linha superior e na linha inferior da camada, pnc,np,l
e pnc+1,np,u respectivamente, à esquerda ss

de tal que pα f sα . A distância entre dois vetores espaciais adjacentes é de dsv = 2/3, de forma

que a componente real de um ponto pH,np
pode ser calculada como:

pα =
1
3
(H +2np) , (92)

onde H é o número da linha em que o ponto se encontra e np é o índice do ponto dentro da linha.

Dessa forma, a equação (92) pode ser utilizada para determinar o índice np do ponto que

se encontra à esquerda de um vetor espacial ss da seguinte forma:

98



96

np = floor

(

3sα −H

2

)

. (93)

Computar a equação (93) para ss, com os valores de H definidos como Hl = nc e

Hu = nc +1, permite encontrar np,l e np,u, que são os índices dos pontos em que pα f sα nas

linhas limitando a camada nc.

Existem dois casos especiais dentro de cada camada, apresentados na Figura 48, em

que a região triangular pode ser diretamente determinada a partir de nc e np,u. O primeiro caso

especial, quando o vetor está à esquerda do primeiro ponto da linha superior da camada, é

identificado se np,u < 0. O segundo caso especial, em que o vetor está à direita do último ponto

da linha superior da camada, é identificado se np,u = Npontos,Hu
−1, onde Npontos,Hu

representa a

quantidade de pontos da linha superior da camada. O índice da região triangular que contém o

vetor de referência tnc,AB, dentro da camada nc, é tnc,AB = 0, para o primeiro caso especial, ou

tnc,AB = 4C−2nc, para o segundo caso.

Figura 48 – Casos especiais em que o vetor está na primeira metade da primeira região ou na
segunda metade da última região triangular da camada.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Quando nenhum dos casos especiais é identificado, é possível usar as informações nc, np,l

e np,u para restringir a posição do vetor espacial a no máximo duas regiões triangulares que se

encontram imediatamente à direita da diagonal que contém os pontos pnc,np,l
e pnc+1,np,u , como

ilustrado na Figura 49. Nesse caso, a região triangular pode ser determinada avaliando a posição

do vetor espacial em relação à diagonal que separa as duas regiões triangulares candidatas.

As regiões candidatas são separadas por uma diagonal negativa se np,l = np,u e por uma

diagonal positiva se np,l < np,u, um dos casos sempre sendo verdadeiro. Para identificação entre

as candidatas, a região da esquerda é identificada como RA e a da direita como RB. Cada uma das

regiões candidatas corresponde a um índice do vetor triangular na camada em que se encontra

o valor de referência, tnc,AB. O valor da componente β da diagonal, negativa ou positiva, que

separa as regiões pode ser computado como:

Dnβ =−
√

3sα +
2√
3
(np,u +Hu) =−

√
3sα +

2√
3
(np,u +nc +1), (94)
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Figura 49 – Regiões triangulares possíveis a partir da determinação de nc, np,l e np,u, onde
circulo preto representa o vetor de referência.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Dpβ =
√

3sα − 2√
3

np,l . (95)

Se np,l = np,u, deve-se avaliar Dnβ pela equação (94). Se sβ f Dnβ for verdadeiro, o

vetor ss encontra-se em RA e tnc,AB = A, se for falso, ss encontra-se em RB e tnc,AB = B. Neste

caso, a posição das regiões candidatas na camada é A = 2np,l e B = 2np,l +1.

Se np,l < np,u, deve-se avaliar Dpβ pela equação (95). Se sβ g Dpβ for verdadeiro, o

vetor ss encontra-se em RA e tnc,AB = A, se for falso, ss encontra-se em RB e tnc,AB = B. Neste

caso, a posição das regiões candidatas no primeiro setor é A = 2np,l −1 e B = 2np,l .

Definido o valor de tnc,AB, de acordo com os critérios apresentados acima, é possível

determinar Rtre f
, a região triangular do primeiro setor que compreende o vetor de referência,

calculando o seu índice tre f como:

tre f = tnc,AB + tnc,o f f set , (96)

onde tnc,o f f set é o valor do índice da primeira região triangular da camada nc, de acordo com a

indexação geral das regiões triangulares no primeiro setor.

Para facilitar a implementação e minimizar o tempo de computação, a informação do

índice inicial e final das regiões triangulares compreendidas nas camadas do primeiro setor é

tabelada e armazenada para ser usada em tempo de computação, como representado na Tabela 10

para o inversor de C = 6.
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Tabela 10 – Dados das camadas da primeira seção para o CHB com 6 células por fase.

nc tnc,o f f set tnc,last

0 0 10
1 11 19
2 20 26
3 27 31
4 32 34
5 35 35

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

A informação de quais vetores espaciais constituem os vértices de cada região triangular

também é tabelada em tempo de projeto, para que possa ser rapidamente consultada em tempo de

execução. A Tabela 11 mostra um trecho da lista de vértices das regiões triangulares, que contém

os vetores espaciais para o primeiro setor e os equivalentes dos demais setores. A partir do

momento em que Rtre f
é conhecido, é possível consultar os vértices da região para qualquer um

dos setores, levando em consideração o setor no qual o vetor de referência original se encontra.

Tabela 11 – Formato da lista de vetores das regiões triangulares para cada setor do CHB com 6
células por fase.

Rtre f

I II ... VI
sA sB sC sA sB sC ... sA sB sC

R0 s0 s1 s2 s3 s2 s0 ... s6 s1 s0

R1 s8 s2 s1 s2 s3 s10 ... s1 s6 s18

R2 s1 s7 s8 s10 s9 s2 ... s6 s17 s18

... ... ... ... ... ... ... ... ... ... ...
R35 s66 s96 s97 s103 s102 s71 ... s126 s91 s61

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O algoritmo para determinar a região triangular de um vetor de referência e os seus

vértices, pode ser resumido pela seguinte sequência:

a. Verificar se |ss| f |s|max, caso contrário, aplicar a equação (87) para adequar a amplitude.

b. Calcular ns usando as equações (88) e (89).

c. Se a referência estiver fora do primeiro setor, calcular o vetor equivalente no primeiro

setor utilizando a equação (90).

d. Determinar a camada em que a referência se encontra no primeiro setor aplicando a

equação (91) para obter nc.

e. Encontrar pnc,np,l
e pnc+1,np,u avaliando a equação (93).
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f. Verificar se pnc+1,np,u satisfaz algum dos casos especiais.

f.1. Se np,u < 0: definir tnc,AB = 0.

f.2. Se np,u = Npontos,Hu
−1: definir tnc,AB = 4C−2nc.

g. Se os casos especiais não foram satisfeitos, executar a avaliação das diagonais:

g.1. Se np,l = np,u, avaliar Dnβ pela equação (94).

g.1.1. Se sβ f Dnβ : definir tnc,AB = 2np,l

g.1.2. Se sβ > Dnβ : definir tnc,AB = B = 2np,l +1

g.2. Se np,l < np,u, avaliar Dpβ pela equação (95).

g.2.1. Se sβ g Dpβ : definir tnc,AB = 2np,l −1

g.2.2. Se sβ < Dnβ : definir tnc,AB = B = 2np,l

f. Calcular o índice tre f de Rtre f
pela equação (96).

g. Consultar a lista de regiões triangulares para obter os vértices de Rtre f
para o setor original

da referência de acordo com ns.

A informação de quais vetores constituem os vértices da região triangular pode ser

utilizada para consultar a lista de vetores usada no MPCC-Conv e MPCC-Adj, representada na

Tabela 5.

O algoritmo é válido para qualquer quantidade de células, não contém nenhum laço

repetitivo dependente da quantidade de células. O procedimento pode ser utilizado para CHBs

com diferentes números de células sem impacto no custo computacional relacionado ao aumento

da quantidade de células por fase.

5.2.3 Função custo baseada na tensão

Para escolha do vetor a ser aplicado, é utilizada uma função custo baseada na tensão, que

avalia os vértices da região triangular encontrada na etapa anterior (Kim; Chan; Kwak, 2017).

Dado o vetor de tensão de referência ss∗
s,k+1, a função custo é:

gVTri,i =
(

s∗sα,k+1 − siα,k+1
)2

+
(

s∗sβ ,k+1 − siβ ,k+1

)2
, (97)

onde o subscrito i representa a i-ésima avaliação da função custo, para o i-ésimo vértice da

região triangular Rtre f
. O total de vetores avaliados pela função custo a cada ciclo de controle do

MPCC-VTri KVtri = 3.
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5.2.4 MPCC modificado

A partir dos detalhes discutidos para o método das regiões triangulares, é possível

modificar o esquema de MPCC, substituindo o FCS-MPC tradicional por um controlador

preditivo baseado no método discutido nesta seção. Um diagrama de blocos do IFOC com

MPCC-VTri é apresentado na Figura 50.

Figura 50 – Diagrama de blocos do MPCC-VTri aplicado ao motor de indução acionado pelo
CHB.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

No MPCC-VTri, as correntes de referência são entregues ao bloco de predição da tensão

ótima, assim como os demais sinais necessários para a predição. A busca da região triangular

recebe a tensão ótima de referência e entrega para a minimização da função custo os vetores de

tensão correspondentes aos vértices da tensão de referência. A minimização da função custo

recebe os vértices e a tensão de referência, para poder determinar qual será a ação de controle

ótima a ser aplicada no ciclo atual.

Assim como no caso do MPCC convencional e do MPCC-Adj, o MPCC-VTri substitui

os controladores de corrente lineares do IFOC tradicional, mantendo as malhas externas de

regulação de velocidade e fluxo.

5.2.5 Algoritmo de controle para o MPCC-VTri

O MPCC-VTri difere dos demais métodos MPCC abordados previamente em pontos-

chave, como a predição e a minimização da função custo. Essas diferenças entre os métodos se

refletem no algoritmo de controle do MPCC-VTri, que é apresentado abaixo:

a. Aplicar os estados de comutação Sk, selecionados no ciclo anterior.

b. Medir as correntes e a velocidade angular do motor, is,k e ωm,k.
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c. Realizar a etapa de estimação, computando ψ̂d,k e ω̂R,k.

d. Calcular a corrente compensada ics,k+1 usando a tensão vs,k resultante de Sk e vdc,k.

e. Computar a etapa de predição modificada (85) para obter o vetor de tensão ótimo ss∗
s,k+1 a

ser usado como referência.

f. Identificar a região triangular de referência Rtre f
.

g. Para o conjunto de vetores de tensão que constituem os vértices de Rtre f
, computar a

otimização pelos seguintes passos para encontrar ss
opt,k+1:

g.1. Calcular gVTri,i para o vértice ss
i,k+1.

g.2. Se gVTri,i < gVTri,i−1: armazenar o índice i em iopt.

g.3. Se i < KVtri incrementar i e retornar para o passo "g.1".

h. Computar os estados de comutação Sk+1 relacionados ao vetor ss
opt,k+1.

i. Aguardar o início do próximo ciclo de controle.

A partir das etapas descritas, pode-se observar que no processo de otimização do MPCC-

VTri o modelo de predição só é computado uma única vez, gerando a tensão de referência ótima.

Além disso, a quantidade de avaliações da função custo também é fixa em três vezes por ciclo de

controle. A partir do algoritmo, é perceptível o potencial para redução de tempo de computação

do MPCC-VTri para qualquer arranjo de células do inversor CHB.

5.2.6 Resultados de simulação do MPCC com regiões triangulares

As simulações do MPCC-Vtri foram realizadas com o software PSIM, da mesma forma

que para os casos anteriores. O passo de simulação foi mantido como 3 µs usado no MPCC-Conv

e MPCC-Adj. A Tabela 12 mostra os parâmetros do inversor, novamente semelhantes aos demais

métodos MPCC. Os parâmetros do motor são os mesmos usados para todas as simulações

anteriores, apresentados na Tabela 1. As malhas externas de velocidade e fluxo têm os mesmos

ganhos utilizados no IFOC convencional e nos outros métodos de MPCC, mostrados na Tabela 7.

Assim como no caso anterior, do MPCC-Adj, alguns resultados foram omitidos nesta seção pela

semelhança com o MPCC tradicional.

Na mesma ordem apresentada na seção anterior, o primeiro resultado de simulação do

MPCC-VTri, apresentado na Figura 51, mostra a partida do motor, saindo da velocidade nula

e acelerando até 1500 rpm, respondendo ao degrau na referência de velocidade. O controlador

MPCC-VTri é capaz de manter o controle das correntes, seguindo adequadamente as referências

de corrente de eixo direto e quadratura vindas das malhas externas. A velocidade do eixo do

motor atinge 95 % do valor final em 323 ms, de forma similar aos resultados anteriores. A

104



102

Tabela 12 – Parâmetros de simulação do inversor CHB com controle MPCC-VTri.

Parâmetro Símbolo Valor Unidade
Tensão do barramento CC Vdc,n 93 V

Células por fase C 6
Frequência de comutação fsw Variável Hz

Frequência de amostragem fs 3,333 kHz

Frequência eficaz do PWM fpwm Variável Hz

Vetores avaliados KVtri 3

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 51 – Resultado de simulação da partida com degrau de 1500 rpm na referência de
velocidade com MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

corrente de eixo direto permanece constante ao longo da aceleração, sem qualquer sinal de

perturbação ou acoplamento com a resposta da corrente de quadratura.

A Figura 52 traz a resposta do sistema à aplicação e remoção de carga no eixo, com

um degrau de 120 Nm. O MPCC-VTri apresenta a resposta adequada, seguindo a referência

da malha de corrente de eixo direto na resposta à perturbação. Aqui verifica-se novamente a

variação de 3,7 % da velocidade, com um tempo de 150 ms para retornar a 99 % do valor inicial.

Como na aceleração, a corrente de eixo direto não é afetada pela perturbação de torque.

No resultado seguinte, apresentado na Figura 53, é demonstrada a reversão de sentido

de giro, com variação da velocidade de 1500 rpm para −1500 rpm. A resposta da malha

de velocidade é similar à observada na partida do motor e o MPCC-VTri é capaz de manter

a regulação adequada da corrente em ambos os sentidos de giro, sem qualquer dificuldade
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Figura 52 – Resultado de simulação da aplicação de carga de 120 Nm no motor com
MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

observada na passagem por velocidade zero.

A tensão e a corrente da fase a do inversor, durante a reversão e velocidade, são apre-

sentadas na Figura 54. As características observadas são similares às dos outros métodos de

MPCC apresentados anteriormente, com comutação em baixa frequência da tensão da fase e

ondulação de corrente maior que a do FOC com PWM. Ao observar a Figura 55, que mostra o

mesmo trecho de 17 ms utilizado nos outros métodos para inspecionar a tensão e a corrente, é

possível observar que o resultado é idêntico ao do MPCC tradicional para o caso sendo avaliado.

Dessa forma, as mesmas características da forma de onda de tensão e corrente do MPCC-Conv,

de comutação em baixa frequência nas chaves e componentes correspondentes na ondulação das

correntes, estão presentes no MPCC-VTri.

A Figura 56 mostra a resposta aos degraus de corrente em uma janela de tempo de 15 ms,

novamente aqui temos resultados idênticos aos do MPCC-Conv. O controlador preditivo é capaz

de atingir a referência de corrente em 3Ts,MPCC−Vtri = 900 µs, oferecendo a mesma resposta

dinâmica do MPCC-Conv.
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Figura 53 – Resultado de simulação do MPPC com variação da referência de velocidade de
1500 rpm para −1500 rpm.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 54 – Resultado de simulação do MPCC-VTri mostrando a tensão e corrente da fase a do
motor durante a reversão de velocidade.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

107



105

Figura 55 – Resultado de simulação do MPCC-VTri mostrando a tensão e corrente da fase a do
motor destacando a comutação em baixa frequência da tensão de saída.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 56 – Transitório de corrente na partida e reversão de velocidade do motor com
MPCC-VTri.

(a) Partida. (b) Reversão.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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5.3 SELEÇÃO DO ESTADO DE COMUTAÇÃO DAS CÉLULAS

Nos diagramas de MPCC apresentados, um dos elementos presentes era o bloco que

contempla a lógica de seleção de células, recebendo o vetor espacial de tensão do MPCC e

aplicando os comandos das células.

Como mencionado nos capítulos anteriores, após um vetor de tensão ótimo ser seleci-

onado, assumindo que a redundância trifásica foi resolvida já na etapa do MPCC, resta ainda

a solução das redundâncias internas das fases. Um vetor espacial de tensão vs
s, ou o vetor nor-

malizado ss
s, pode ser diretamente traduzido no conjunto de níveis das fases, labc, através das

informações armazenadas na lista de vetores espaciais, representada na Tabela 24. O conjunto de

níveis das fases deve, então, ser utilizado para determinar os estados de comutação individuais

das células.

Nas simulações com o objetivo de avaliar o comportamento dos controladores, usando

barramentos DC perfeitos, apenas o nível de fase a ser aplicado na carga é relevante. Na prática,

a lógica de seleção das células tem grande influência sobre a operação dos módulos de potência,

determinando a frequência efetiva de comutação dos semicondutores, a divisão de potência entre

as células, o comportamento térmico durante a operação e a ondulação de tensão do barramento

capacitivo.

Neste trabalho, o escopo foi limitado à investigação da viabilidade de aplicação dos

métodos de FCS-MPC estudados no controle da corrente do motor de indução acionado pelo

inversor CHB. Dessa forma, o algoritmo de seleção das células proposto e implementado tem o

objetivo de fornecer uma solução simples para o problema, que tenha a eficácia necessária para

viabilizar os testes, e que possa ser expandida posteriormente.

Algumas premissas sobre o sistema foram estabelecidas para definir a lógica de seleção

das células, entre elas:

• A tensão do barramento capacitivo das células é limitada inferiormente pelo retificadores

de 6 pulsos que a alimenta.

• O acionamento deve ser planejado para que a máquina elétrica opere no modo motor, não

havendo absorção de energia da carga, apenas em transitórios.

• As células devem comutar em baixa frequência, evitando troca de comandos desnecessá-

rios dos semicondutores.

• A potência entregue pelas células à carga deve ser distribuída entre as células de forma

igualitária.

A partir dos pontos acima é possível determinar que não haverá lógica de balanceamento

da tensão dos barramentos CC entre as células de uma fase, sendo ela imposta pela fonte. Dessa

forma, é estabelecida a restrição de que não é permitida a aplicação de tensão de saída com sinais
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diferentes às células de uma mesma fase. Ou a tensão de saída das células da fase i é nula, ou

tem o mesmo sinal do nível li comandado para a fase.

Para organizar a forma como as células são comandadas, duas listas de células são

utilizadas, uma de células ativas e outra de células inativas. Essas listas são operadas como filas,

com uma lógica do tipo first in, fisrt out (FIFO). Na lógica FIFO, os elementos armazenados

são removidos pelo lado identificado como cabeça, e inseridos na outra, chamada de cauda. As

células chamadas de ativas são aquelas cuja tensão de saída é +vdc ou −vdc, enquanto as células

inativas são aquelas cuja tensão de saída é 0 V .

Baseado nas premissas estabelecidas anteriormente, a lógica implementada para seleção

do estado de comutação das células de uma fase i segue o algoritmo descrito abaixo:

a. Calcular ldiff = |li,k|− |li,k−1|.

b. Se ldiff > 0: remover ldiff células da lista de células inativas e adicionar na lista de células

ativas.

c. Se ldiff < 0: remover ldiff células da lista de células ativas e adicionar na lista de células

inativas.

d. Definir o comando das células na lista de células inativas para zero (vo,i j = 0).

e. Se li,k > 0: definir o comando das células na lista de células ativas para que vo,i j =+vdc.

f. Se li,k < 0: definir o comando das células na lista de células ativas para que vo,i j =−vdc.

Cada célula de potência recebe o comando a ser executado e resolve a sua própria

redundância interna do estado nulo, alternando entre as duas combinações disponíveis para

tensão nula, comutando apenas um braço de fase por troca de estado.

O comportamento do módulo de seleção das células é o mesmo para todos os métodos de

MPCC apresentados. O módulo de seleção das células recebe as informações do vetor de tensão

espacial e executa o algoritmo de forma independente para cada uma das fases.

Na lógica acima, as células são separadas entre ativas e inativas e todas as células ativas

são comandadas para impor a tensão com o sinal do nível comandado para a fase. A operação das

listas pela lógica FIFO faz com que a célula que permaneceu mais tempo em um estado troque

de estado quando for alterado o nível da fase. Essa lógica mantém a frequência de comutação

baixa e funciona como um meio simples de distribuição de carga entre as células. A operação do

algoritmo de seleção das células é exemplificada pela Figura 57.

O módulo de seleção das células opera da mesma forma para todos os métodos de

MPCC abordados neste trabalho. A capacidade do algoritmo de atender aos requisitos de baixa

frequência de comutação dos semicondutores e de distribuição de potência entre as células pode

ser avaliada através de simulação computacional.
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5.3.1 Resultados de simulação da seleção das células

Para ilustrar o seu comportamento, foi selecionada a operação com o MPCC-Vtri. A

simulação foi feita utilizando o software PSIM e todos os parâmetros são os mesmos usados na

avaliação em simulação do MPCC-VTri, apresentada na seção anterior.

A Figura 58 e Figura 59 mostram a comutação de três células diferentes da fase a e a

tensão total da fase em duas velocidades diferentes, 750 rpm e 1500 rpm, respectivamente. Para

a operação em 750 rpm, com frequência fundamental média da tensão de saída de 25,82 Hz, ao

longo de 3 s de operação houve entre 524 e 526 trocas de estado da tensão de saída em cada uma

das células da fase, o que representa uma frequência de chaveamento média dos semicondutores

de 131,25 Hz. Operando em 1500 rpm, com frequência fundamental média da tensão de saída

de 50,84 Hz, ao longo de 3 s de operação houve entre 755 e 757 trocas de estado da tensão

de saída em cada uma das células da fase, o que representa uma frequência de chaveamento

média dos semicondutores de 189,25 Hz. Em relação ao FOC com PSPWM apresentado nos

capítulos anteriores, com frequência de comutação fixa de 1 kHz dos semicondutores, os valores

verificados em simulação representam uma redução de 86,88 % e 81,08 %, para os pontos de

750 rpm e 1500 rpm, respectivamente, entregando performance dinâmica similar.

A Figura 60 mostra a tensão e a potência filtrada das células de 1 até 3, seguida de uma

comparação da potência filtrada de todas as 6 células da fase a, os valores são exibidos em P.U.

para simplificar a visualização. A potência instantânea referida na Figura 60 é calculada como

po,i j = vo,i jii j, e po,i j denota o seu valor, que representa a potência ativa instantânea. Os dados

exibidos na imagem mostram que, em regime permanente, com carga nominal, o algoritmo de

seleção das células é capaz de manter a potência média entregue pelas células balanceada. O

erro entre uma célula e o valor médio entre as células se mantém dentro de uma faixa de 15 %

do valor nominal de potência ao longo da operação.
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Figura 57 – Exemplo de operação do módulo de seleção de células ao longo da mudança de
níveis da fase.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 58 – Tensão dos terminais de saída das três primeiras células da fase a e tensão de fase
vaN em 750 rpm com carga de 120 Nm.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 59 – Tensão dos terminais de saída das três primeiras células da fase a e tensão de fase
vaN em 1500 rpm com carga de 120 Nm.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 60 – Tensão e potência filtrada das três primeiras células, potência filtrada das células da
fase a e corrente de fase, com 120 Nm de carga no eixo do motor.

(a) 750 rpm. (b) 1500 rpm.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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5.4 SÍNTESE DO CAPÍTULO

Neste capítulo foram apresentados dois métodos de MPCC alternativos, baseados em

variações do FCS-MPC convencional, focados em atender os requisitos da aplicação do contro-

lador preditivo com conjunto finito de estados no inversor CHB. O funcionamento de ambos

os métodos foi explicado e resultados de simulação, substituindo o MPCC-Conv pelos méto-

dos modificados, foram apresentados. Os resultados demonstram a capacidade dos métodos

de manter o controle das correntes ao longo dos pontos de operação do motor de indução,

trazendo características distintas aos resultados. Ao final do capítulo foi apresentado um método

simplificado de seleção das células em operação baseado em filas. A avaliação em simulação

mostra que o método consegue manter a baixa frequência de comutação dos semicondutores e o

equilíbrio da potência entre as células de forma satisfatória para avaliações experimentais.

O primeiro método, MPCC-Adj, resolve o problema do custo computacional associado

à otimização em tempo real do FCS-MPC convencional pela utilização de um subconjunto de

vetores em detrimento do conjunto completo. O subconjunto é composto pelo vetor aplicado

no ciclo atual de controle e pelos vetores mais próximos a este. Na proposta original de Cortés

et al. (2010) são utilizados subconjuntos de 7 vetores, de forma que o custo computacional da

otimização é similar ao do inversor de 2 níveis. Neste trabalho, são utilizados subconjuntos

de 19 vetores, correspondentes ao central e às duas camadas hexagonais ao seu redor. Com

esse conjunto de 19 vetores, o custo computacional do FCS-MPC é similar ao conversor CHB

com C = 1, apesar de estar sendo utilizado um CHB de C = 6. O conjunto de 19 vetores foi

selecionado para aproveitar os benefícios de um subconjunto maior, associado à convergência

mais rápida para o ótimo global, e por se encaixar no tempo de amostragem de 300 µs definido

anteriormente. Os resultados do MPCC-Adj mostram que o método é capaz de regular as

correntes de forma adequada, apesar de uma resposta dinâmica levemente pior que a do método

tradicional em relação ao tempo de acomodação, sobressinal das correntes na resposta ao degrau

e perturbação da corrente de eixo direto na resposta da corrente do eixo de quadratura.

O segundo método, o MPCC-VTri, usa uma elaboração alternativa ao FCS-MPC con-

vencional, proposta por Kim et al. (2017), que busca reduzir o custo computacional e manter a

performance dinâmica do MPCC-Conv. Para tal, o modelo de predição é modificado para decidir

um vetor de tensão de referência ótimo em função da referência das correntes. Essa referência de

tensão ótima é tratada e utilizada para definir a região triangular do mapa de vetores espaciais

que possui os três vetores de tensão mais próximos ao ótimo. Uma função custo de tensão é

aplicada aos vértices da região triangular para selecionar a ação de controle ótima dentro do

conjunto finito de estados de comutação. Foram detalhadas todas as etapas modificadas para o

MPCC-VTri, e um método alternativo para seleção da região triangular foi utilizado. Resultados

de simulação, aplicando o controlador MPCC-VTri no mesmo sistema e pontos de operação dos

métodos anteriores, mostram a eficácia do método na regulação da corrente do motor de indução,

apresentando performance idêntica à do MPCC-Conv. A performance idêntica do MPCC-Conv

116



114

e MPCC-VTri mostra que, sob condições ideais, os dois são capazes de selecionar a ação de

controle ótima, mesmo com o tempo de computação reduzido do MPCC-VTri quando aplicado

no CHB.
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6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO MPCC APLICADO AO MOTOR DE INDU-

ÇÃO ACIONADO PELO CHB

Este capítulo apresenta as características da implementação prática e os resultados experi-

mentais obtidos para os métodos estudados. A primeira parte do capítulo descreve características

da implementação e do sistema eletrônico de controle do inversor, apresenta o protótipo do

inversor CHB e descreve o sistema de testes utilizado. Na segunda parte, são apresentados e

discutidos os resultados experimentais obtidos.

6.1 CARACTERÍSTICAS DA IMPLEMENTAÇÃO PRÁTICA

Nesta seção são abordados alguns detalhes da implementação prática do inversor, apre-

sentando uma visão geral da implementação computacional, do sistema de controle embarcado

no protótipo usado para experimentações, o protótipo e o sistema de testes.

6.1.1 Implementação do controle

Todos os métodos de controle abordados neste trabalho foram implementados para

avaliação em simulação e experimentação. A Figura 61 mostra uma disposição geral dos módulos

e submódulos implementados. O bloco denominado módulo de controle do inversor agrupa

todos os sistemas implementados, necessários para aplicar as leis de controle, realizar medições,

configurações, aplicar comandos e monitorar estados. A implementação foi feita em linguagem

de programação C e a organização visa facilitar o trânsito entre a simulação e o sistema de

controle eletrônico do inversor.

Dentro do módulo de controle do motor, o bloco do motor de indução agrega todas

as informações relacionadas ao motor de indução e sub-rotinas que não dependem dos outros

módulos. Este subconjunto recebe os parâmetros do motor que são utilizados como base para as

medições e parâmetros para estimadores e preditores. Todas as medições relacionadas ao motor

chegam neste módulo, principalmente a corrente das fases e a velocidade do motor, onde passam

por transformações de sistema de referência, adequação de bases, filtros e outros tratamentos que

sejam necessários. O estimador de fluxo usa os parâmetros e medições do motor para determinar

o valor do fluxo rotórico ao longo do funcionamento. O preditor de próximo estado agrega as

rotinas de predição de corrente ou tensão que também são baseadas em parâmetros e medições

do motor.

Outro submódulo do controle do motor, o FOC agrega todos os controladores envolvidos

no controle orientado com o campo do motor. O controle de velocidade e de fluxo são utilizados

em qualquer modo de controle de corrente. O módulo de controle de corrente permite a operação

com reguladores lineares do tipo PI, através do submódulo PICC, ou com o controle preditivo de

corrente do módulo MPCC, que pode fazer uso da estratégia convencional, de vetores adjacentes

ou de regiões triangulares do vetor de tensão.
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Figura 61 – Organização geral dos módulos de controle implementados.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O controle do inversor é o submódulo que contempla as informações relacionadas ao

inversor e necessárias para executar as leis de controle, além do gerenciamento de estado das

células. O mapa de vetores espaciais contém a tabela de todos os vetores de tensão possíveis para

o inversor, seus estados redundantes, informações pré-processadas de amplitude, posição angular,

senos e cossenos, lista de vetores mais próximos e outras informações que auxiliam todos os

métodos de MPCC. A lista de regiões triangulares contém todas as informações e sub-rotinas

necessárias para determinar a posição de um vetor espacial de tensão dentro de uma das regiões

triangulares do mapa de vetores espaciais. O seletor de célula implementa a lógica de seleção de

estado de comutação das células de potência.
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Para simulação, uma aplicação auxiliar foi implementada, que engloba módulo de con-

trole do motor e uma interface para comando e monitoramento, permitindo a geração de uma

biblioteca dinâmica chamada pelo simulador nos passos de amostragem da simulação. No sis-

tema de controle do inversor, o módulo de controle do inversor é embarcado junto dos demais

subsistemas de controle e gerenciamento, interagindo com o restante do conjunto através de

interfaces de configuração, comando e monitoramento.

6.1.2 Sistema de controle embarcado

Os testes experimentais dos métodos MPCC apresentados neste trabalho foram realizados

em um protótipo de conversor CHB já existente, cujo software embarcado foi adaptado para com-

portar o MPCC. O hardware do sistema de controle do protótipo do inversor CHB é composto por

múltiplos cartões eletrônicos interconectados, responsáveis por controlar e monitorar diferentes

partes do sistema. A Figura 62 ilustra os principais pontos do sistema de controle relacionados

com os métodos abordados no trabalho. O sistema de controle central é responsável por realizar

as rotinas de medições, proteção e controle, tanto do motor quanto de outros subsistemas. O

controle local das células de potência é responsável por executar os comandos recebidos do

controle central e realimentá-lo com as medições e estados da célula. A comunicação entre os

controles locais das células e o controle central é realizada via canais de comunicação serial.

Figura 62 – Principais elementos do sistema eletrônico de controle do inversor CHB.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O módulo de controle do motor é embarcado no projeto de software do microcontrolador

do controle central, sendo esse o principal elemento do sistema quanto à execução das rotinas de

controle. Neste microcontrolador, as rotinas de controle são executadas por um processador Arm
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Cortex-A9, operando com clock de 400 MHz, oferecendo capacidade computacional suficiente

para a execução dos métodos de controle abordados neste trabalho.

Nos capítulos anteriores, foi definido um tempo de amostragem de 300 µs para os

métodos de MPCC estudados e tal limitação foi associada às características da implementação

prática. A principal razão para a escolha deste tempo de amostragem vem da estrutura de

comando e monitoramento das células de potência, ilustrada na Figura 63.

Figura 63 – Sequência de troca de informações entre controle central e controle das células.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

A cada ciclo de controle, os comandos gerados para as células precisam ser processados

e transmitidos através de canais de comunicação serial. Os dados são recebidos pelas células e

processados, os comandos são aplicados, a célula realiza suas medições e rotinas de proteção

e responde ao controle central com as informações pertinentes. Tal estrutura de comando está

associada a um sistema complexo de comunicação, com múltiplos canais, envolvendo FPGAs

e microcontrolador realizando diferentes tarefas de processamento dos dados. Neste tipo de

sistema, a carga computacional relacionada à frequência de amostragem não vem só do custo

computacional das leis de controle, mas também pelo fardo imposto aos dispositivos lógicos

pelo comando e monitoramento dos módulos de potência e outras partes do sistema.

A Tabela 13 apresenta os tempos medidos no sistema embarcado do inversor para

execução dos algoritmos de controle abordados ao longo do trabalho, considerando um inversor

CHB de 6 células por fase.

Tabela 13 – Tempo de execução dos algoritmos de controle no sistema embarcado.

Método Vetores avaliados Tempo medido
PI e Modulador - 12,9 µs

MPCC-Conv 469 207,2 µs

MPCC-Adj 19 18,1 µs

MPCC-VTri 3 15,2 µs

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O tempo de amostragem de 300 µs viabiliza a execução dos algoritmos de controle, em

conjunto com as demais atividades realizadas pelo sistema embarcado, ao longo de um ciclo,

121



119

que ocupam aproximadamente 250 µs. O tempo de computação do MPCC-Conv é mais de dez

vezes o tempo dos demais, de forma que é inviável a sua execução no período de amostragem

definido. A carga computacional MPCC-Conv é proporcional ao tamanho do conjunto de vetores

espaciais do inversor, enquanto o MPCC-Adj e MPCC-VTri avaliam sempre a mesma quantidade

de vetores, mantendo o tempo de computação para diferentes combinações de células.

6.1.3 Sistema de testes e protótipo

O sistema de testes utilizado compreende o inversor CHB, o motor de indução sendo

controlado pelo CHB e um dinamômetro para aplicação de carga. O dinamômetro é composto

por um segundo motor de indução acionado por um inversor regenerativo. A Figura 64 mostra

uma ilustração do sistema de testes descrito.

Figura 64 – Sistema experimental de testes com dinamômetro motor.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

O protótipo do inversor CHB foi construído para ser uma representação em escala de

1:10 de um inversor CHB de média tensão. O protótipo é composto por 18 células de potência,

conectadas de forma a formar um inversor CHB trifásico com 6 células em série por fase. As

células de potência têm retificadores trifásicos e são alimentadas por secundários isolados de um

transformador defasador. Na Figura 65 é mostrado o protótipo, montado dentro de um painel,

com a coluna da esquerda contendo as células de potência e o transformador defasador, e na

coluna da direita o sistema de controle e os dispositivos auxiliares de comando do painel. A

conexão entre as células e o sistema de controle central é realizada via pares de fibras ópticas.

A Tabela 14 mostra as principais características e dados nominais do protótipo. A tensão

nominal de saída Vinv,n está associada à tensão que o inversor consegue entregar ao motor em

função do arranjo de células e dos limites de operação estabelecidos para o PWM. Apesar de

o MPCC impor limitações para a tensão de saída diferentes do PWM, o transformador que

alimenta o inversor é projetado considerando a tensão e a corrente nominais de saída.

Na Figura 66 são apresentados os motores de indução utilizados nos testes, o da esquerda

acionado pelo inversor CHB e o da direita faz parte do conjunto dinamômetro. O motor utilizado

nos testes é o mesmo descrito na Tabela 1, os dados de placa são tensão de 760 V , corrente

de 22,5 A e potência de 22 kW em 1770 rpm. Apesar de o motor ter suas características de

operação nominal em 60Hz, devido à tensão nominal menor do inversor, optou-se por operar o

motor a 50Hz na maioria dos testes.
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Figura 65 – Protótipo de inversor CHB trifásico.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Tabela 14 – Dados do protótipo de inversor CHB.

Parâmetro Símbolo Valor Unidade
Células por fase C 6
Tensão nominal do barramento CC Vdc,n 93 V

Tensão nominal de saída Vinv,n 690 V

Corrente nominal Iinv,n 24 A

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 66 – Motor de indução trifásico acionado pelo inversor CHB, à esquerda, e motor de
carga à direita.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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6.2 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Esta seção apresenta os resultados experimentais obtidos através da utilização do módulo

de controle do motor no protótipo do inversor CHB, como apresentado anteriormente. Boa parte

dos resultados foi adquirida através do próprio sistema de controle do inversor, sendo os mesmos

sinais medidos e calculados em tempo real pelo controle. A outra parcela vem de medições

realizadas com osciloscópio, sondas de tensão e de corrente. Sinais de controle, como corrente

do sistema de referência giratório dq ou velocidade do motor, exibidos junto com medições

feitas com sondas de corrente ou tensão, são adquiridos através de um conversor digital para

analógico presente no cartão eletrônico do controle central, que é utilizado para externalizar em

tempo real sinais de controle.

Os primeiros resultados mostram a resposta do sistema ao degrau na referência de corrente

de quadratura. Na Figura 67 temos dados adquiridos através do sistema de controle, mostrando

um degrau na referência de corrente de quadratura no início de uma aceleração após uma reversão

de velocidade. Ambos os controladores preditivos, MPCC-Adj e MPCC-VTri, são capazes de

seguir a referência da corrente de quadratura, mantendo a corrente de eixo direto controlada no

processo. O sobressinal na resposta é de 26,7 % para o MPCC-Adj e 9,9 % no MPCC-VTri. Em

ambos os casos, um erro de aproximadamente 6 % do valor nominal é verificado ao longo da

etapa inicial da aceleração, compreendida na figura.

O mesmo tipo de degrau na corrente de quadratura da Figura 67, pode ser observado

na Figura 68, mas desta vez os sinais são medidos no osciloscópio para inspeção das correntes

instantâneas de fase. É possível notar a variação rápida na trajetória das correntes de fase,

característica da resposta dinâmica no MPCC. A Figura 69 mostra a mesma resposta em uma

Figura 67 – Degrau de corrente na aceleração.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 68 – Degrau de corrente na aceleração, mostrando as correntes de fase.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

janela de 24 ms, sendo possível observar que o MPCC-ADj atinge o valor da referência de

corrente em aproximadamente 4Ts, ou 1200 µs, e o MPCC-VTri em aproximadamente 3Ts, ou

900 µs.

A resposta do sistema à aplicação de torque no eixo do motor pode ser observada na

Figura 70, a entrada em rampa e saída mais abrupta de carga, assim como o nível de torque

aplicado, são características do dinamômetro. Com o motor em velocidade de 1500rpm, são

aplicados aproximadamente 85 Nm de carga. Tanto para o MPCC-Adj quanto para o MPCC-VTri,

o afundamento observado na velocidade é de aproximadamente 1 %, e o controlador preditivo é

capaz de seguir a referência das correntes ao longo da entrada da carga. A liberação de carga,

ao contrário da entrada, é em degrau, causando uma variação positiva de aproximadamente

4 % na velocidade. Na resposta à liberação da carga, o controlador preditivo acompanha a

referência de corrente, mas o erro entre a referência e o valor da corrente medida aumenta,

chegando a aproximadamente 10 % do valor nominal quando a corrente de quadratura está no

seu valor mínimo de −4 A. O erro na corrente durante a recuperação da liberação de carga

diminui gradualmente ao longo dos 450 ms para que a velocidade volte para 99 %. da referência.

A Figura 70 mostra ainda uma variação do comportamento de erro de regime permanente

das correntes de eixo direto e de quadratura ao longo da variação do ponto de operação de torque.

Antes da entrada do torque, a corrente de eixo direto mantinha um valor médio aproximadamente

7,3 % abaixo do valor da referência. No ponto de carga máxima, o comportamento se reverte. O

valor médio de 12,89 A se mantém na corrente medida, mas agora esse valor está 6 % acima da

referência. Esse comportamento indica a variação do erro de predição para diferentes condições

de operação, afetando o erro de regime permanente do MPCC no seguimento das correntes.

Este erro de regime permanente acaba sendo compensado pela malha externa de regulação de
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Figura 69 – Degrau de corrente na aceleração, mostrando as correntes de fase, com foco no
instante do degrau.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

fluxo. No caso da corrente de quadratura, antes da entrada de carga a referência de corrente de

eixo direto encontra-se em −0,1 A para manter um valor médio medido de 0,8 A, no ponto de

carga nominal ambas apresentam valor médio de aproximadamente 18,8 A. Para a corrente de

quadratura, a malha externa de velocidade é quem absorve o erro de regime permanente.

A reversão de velocidade do motor, entre −1500 rpm e 1500 rpm é observada na Fi-

gura 71. Neste caso, diferente da simulação, durante a desaceleração a referência de velocidade

varia em rampa ao longo de 4 s, comportamento necessário para evitar a sobretensão do barra-

mento CC das células de potência, mas na aceleração a referência de velocidade varia em degrau.

A diferença na resposta ao degrau entre simulação e corrente é devida a diferenças de ajuste dos

reguladores de velocidade, com ganhos menores nos resultados experimentais. A figura mostra

novamente um comportamento muito similar para ambos os controladores preditivos, permitindo

a regulação da velocidade sem apresentar problemas na passagem por velocidade nula. Uma

característica novamente presente neste teste é o erro de regime permanente da corrente de eixo

direto, que chega aos 20 % em relação ao valor de referência, novamente compensado pela malha

externa que mantém o fluxo constante.

Na Figura 72 temos uma visualização da resposta do sistema na reversão de velocidade

com as correntes de fase medidas no osciloscópio. Aqui a reversão de velocidade é mostrada em

sentidos diferentes para o MPCC-Adj e para o MPCC-VTri, permitindo observar a capacidade

dos controladores preditivos de manter o controle das correntes em ambos os sentidos de giro
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Figura 70 – Aplicação de carga no eixo, aproximadamente 85Nm, com o motor a 1500 rpm.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 71 – Reversão de velocidade, sinais obtidos pelo sistema de controle.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 72 – Reversão de velocidade, mostrando as correntes de fase.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

durante a reversão. A Figura 73 foca no degrau da corrente de quadratura no instante em que a

velocidade passa por zero, permitindo observar novamente a resposta dinâmica dos esquemas de

MPCC.

A Figura 74 apresenta a operação do motor ao longo de duas reversões seguidas, adicio-

nando agora o fluxo estimado pelo controle. Este resultado demonstra que o sistema é capaz de

manter o controle do fluxo ao longo da mudança de ponto de operação. As variações do valor

de fluxo estimado ficam dentro da faixa de 8% em relação à referência. Pode-se observar que a

regulação do fluxo está associada à mudança do valor de referência da corrente de eixo direto

em relação ao seu valor médio, reforçando a compensação do erro de regime permanente pelas

malhas externas.

As correntes do sistema em regime permanente, com o controlador MPCC-Adj e MPCC-

VTri, são apresentadas na Figura 75. No MPCC-Adj, as correntes de fase têm valor eficaz de

15,9 A, apresentando THD de 6,4 %. Para o ponto sem carga do MPCC-Adj, a corrente eficaz é

de 9 A, e o THD é de 5,1 %. Para o MPCC-VTri, o valor eficaz da corrente com carga mantém-se

em 15,9 A, com THD de 5,2 %. Sem carga, no MPCC-VTri a corrente tem ainda o valor eficaz

de 9 A, com THD de 4,7 %.

Para avaliação da tensão de saída e da frequência de comutação resultante das chaves,

optou-se pelo ponto de operação de 1800rpm, onde a frequência efetiva de comutação das células

deve ser mais elevada. Para respeitar os limites de carga do transformador que alimenta as células

do protótipo, a tensão do motor foi ajustada para um ponto de operação com enfraquecimento de

campo. Devido ao resultado similar dos métodos quanto à frequência de comutação eficaz, para

esse teste foi avaliado apenas o MPCC-VTri. A Figura 76 mostra a operação com e sem carga do

MPCC-VTri em 1800 rpm.
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Figura 73 – Degrau de corrente no instante da reversão de velocidade, mostrando as correntes de
fase, com foco no instante do degrau.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Na Figura 76a, sem carga no eixo do motor, a tensão eficaz de fase é de 386 V , com

THD de 12,86 %. A corrente nesse ponto de operação tinha valor eficaz de 8,21 A, com THD

de 7,1 %. A tensão de saída da primeira célula da fase U, vo,a1, avaliada ao longo de 200 ms

no ponto de operação da Figura 76a, passou por 49 mudanças de estado, equivalente a uma

frequência de comutação média dos semicondutores de 61,25 Hz.

Na Figura 76b, onde o motor opera com carga, a tensão eficaz de fase é de 380 V , com

THD de 12,37 %. A corrente no ponto de operação com carga tem valor eficaz de 15,57 A e

THD de 7,5 %. No ponto de operação da Figura 76b, a tensão de saída da primeira célula da

fase a, vo,a1, apresentou 51 trocas de estado ao longo de 200 ms, resultando em uma frequência

de comutação média dos semicondutores de 63,76 HZ.

A Figura 77 apresenta o comportamento da tensão de fase e da célula, junto da corrente

de fase, em uma variação da velocidade de saída entre 1000 rpm e 1200 rpm. No período da

imagem houve 34 trocas de estado de comutação, resultando em uma frequência de comutação

média das chaves de 42,51 Hz ao longo do período de 200 ms no qual a frequência fundamental

variou de aproximadamente 25 Hz para 40 Hz.
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Figura 74 – Correntes, velocidade e fluxo do motor ao longo de reversões seguidas de
velocidade.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 75 – Corrente em regime permanente em 1500 rpm, com carga de 85 Nm e sem carga.

(a) MPCC-Adj. (b) MPCC-VTri.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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Figura 76 – Tensão de fase, tensão da célula e corrente durante operação em 1800 rpm.

(a) Sem carga. (b) 75 % de carga.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).

Figura 77 – Tensão de fase, tensão da célula e corrente durante operação durante a variação de
velocidade de 1000 rpm para 1200 rpm.

Fonte: Elaborado pelo autor (2024).
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6.3 SÍNTESE DO CAPÍTULO

Este capítulo apresentou alguns detalhes da implementação prática do controle e do

sistema de teste utilizado para validação experimental dos métodos de controle. As informações

do sistema computacional embarcado no inversor ajudam a entender as restrições práticas

impostas à implementação do método para validação experimental.

Os resultados experimentais mostram diversos pontos de operação avaliados em si-

mulação reproduzidos no sistema real. Pelos dados apresentados, é possível observar que a

característica de desempenho dinâmico elevado dos métodos de MPCC avaliados apresenta-se

novamente nos resultados experimentais. Junto do desempenho dinâmico, foi possível observar

aqui a suscetibilidade dos métodos implementados à variação paramétrica e dinâmicas não

modeladas do sistema. O overshoot e ondulação da corrente de quadratura na resposta ao degrau,

assim como a variação elevada do erro de regime permanente da corrente de eixo direto, são

características que não estavam presentes na simulação com parâmetros e barramentos perfeitos.

Algumas características que merecem atenção para permitir a correção dessas imperfeições são

os erros paramétricos do motor e dinâmicas do inversor, como a ondulação do barramento CC da

célula de potência.

Apesar das não idealidades verificadas, os resultados experimentais mostram a capacidade

do sistema de operar com o MPCC-Adj e MPCC-VTri. Em ambos os casos, mesmo com as

dificuldades do sistema experimental, os controladores preditivos foram capazes de manter

o controle da corrente ao longo dos pontos de operação explorados, incluindo variação de

velocidade em degrau ou rampa, reversão de velocidade, aplicação e remoção de torque no eixo.

Outra característica verificada pelos resultados experimentais foi a capacidade do CHB

de entregar tensão e corrente com qualidade relativamente alta, mesmo com frequências de

comutação extremamente baixas. Certamente, os valores de THD de tensão na operação com

PSPWM são mais baixos do que na operação com os métodos de MPCC estudados, mas ao

custo de frequências de chaveamento tipicamente dez vezes maiores do que a frequência da

fundamental. Aqui, a performance dinâmica verificada, com THD de corrente entre 4,7 %

e 7,5 % nos pontos de operação avaliados em regime permanente, vem com frequência de

comutação média das chaves na ordem da frequência da componente fundamental da tensão de

fase. Este comportamento tem potencial para redução das perdas associadas a comutação em

condições que o THD verificado seja tolerável para a carga, viabilizando ainda aplicações com

requisitos de performance dinâmica elevada.
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7 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste trabalho, foi avaliado o acionamento do motor de indução trifásico pelo inversor

CHB, utilizando controle preditivo baseado em modelo com conjunto finito de estados. Duas

estratégias de FCS-MPC, modificadas para trabalhar com a quantidade elevada de vetores de

tensão do CHB, foram avaliadas e adaptadas para uso no controlador preditivo de corrente

baseado em modelo. As estratégias, referidas como MPCC-Adj e MPCC-Vtri, foram verificadas

em simulação e experimentação, junto de um algoritmo para seleção do estado de comutação

das células de potência com base no vetor espacial de tensão selecionado. O MPCC-Conv, que

utiliza o FCS-MPC tradicional, também foi simulado e comparado com o IFOC tradicional

acompanhado de modulação PWM, estratégia convencional para acionamentos de motores

elétricos de elevado desempenho.

Nas simulações, iniciou-se pela avaliação do MPCC-Conv no CHB, acompanhada de uma

comparação do IFOC tradicional, verificando a capacidade do MPCC de entregar desempenho

dinâmica elevada, através de uma ação de controle ótima, sem necessidade de uma etapa de

projeto de ganhos dos reguladores lineares de corrente ou qualquer problema relacionado à não

linearidade da planta. Entre o IFOC com PSPWM e MPCC-Conv fica aparente o compromisso

de engenharia relacionado com a qualidade de energia e a frequência de comutação das chaves.

Enquanto o IFOC com PSPWM entrega qualidade de energia excelente, beneficiando-se do efeito

multiplicativo do PWM nos terminais de saída, distribuição natural de potência entre as células

e frequência de comutação fixas, a sua performance dinâmica está limitada pela frequência de

amostragem e atraso de transporte relacionados ao PWM. Os controladores MPCC avaliados, por

sua vez, trazem performance dinâmica elevada, com ação ótima, sem necessidade de projeto de

ganhos de controladores de corrente, ao custo de frequência de comutação variável e necessidade

de amostragem em frequência elevada. Porém, no CHB, a existência de uma quantidade elevada

de vetores de tensão faz com que a frequência de comutação variável e extremamente baixa não

seja tão prejudicial à qualidade de energia do motor, como mais tarde foi verificado.

Apesar da aplicabilidade do MPCC-Conv no CHB, o custo computacional da otimização

por busca exaustiva ao longo de todo o conjunto de vetores espaciais inviabiliza a aplicação

prática do método. A capacidade dos métodos modificados de FCS-MPC, o dos vetores adjacentes

e o das regiões triangulares do vetor de tensão de referência, de resolver o problema de controle

com custo computacional reduzido também foi verificada em simulação.

O MPCC-Adj reduz o custo computacional a uma fração do original, de acordo com

o tamanho do subconjunto utilizado em relação ao tamanho conjunto total. A ação de con-

trole selecionada torna-se um ótimo local em detrimento do ótimo global do conjunto total de

possibilidades, mas converge para o ótimo global ao longo dos instantes de amostragem.

O MPCC-VTri traz a mesma resposta dinâmica do MPCC-Conv, reduzindo o processo

de predição a uma avaliação do modelo e trocando a função custo de corrente por uma função

custo de tensão, que processa apenas os três vértices da região triangular. O custo associado é a
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adição de um processo de busca da região triangular que comporta o vetor de tensão ótimo.

Os métodos de MPCC implementados tratam apenas da escolha do vetor espacial de

tensão a ser aplicado na carga, deixando a seleção dos estados de comutação internos das fases

para uma etapa posterior. Um algoritmo foi apresentado para fazer o gerenciamento da utilização

das células com base no tempo em que se mantém no mesmo estado de comutação, resolvendo

de forma simples as redundâncias internas da fase, viabilizando os testes experimentais. Nesse

método de seleção, a frequência de comutação das chaves das células foi verificada como sendo

da mesma ordem da frequência da componente fundamental da tensão de fase, o que representa

uma redução drástica da frequência de comutação em relação ao FOC com PSPWM.

A avaliação experimental foi realizada utilizando um protótipo de inversor CHB e um

motor de indução de baixa tensão, com características similares às que vinham sendo aplicadas

em simulação. As principais restrições da implementação prática foram apresentadas, explicando

restrições impostas sobre a frequência de amostragem selecionada e os pontos de operação do

motor avaliados. Os resultados experimentais mostraram as mesmas características positivas do

MPCC avaliadas em simulação, principalmente a performance dinâmica elevada em relação à

frequência de comutação das chaves e THD obtidos. Apesar dos aspectos positivos, também

foram evidenciados os problemas de performance do MPCC causados por desvios paramétricos

e dinâmicas não modeladas, refletindo-se em não idealidades na resposta dinâmica e erros de

regime permanente na regulação das correntes.

É evidente que a restrição sobre a frequência de amostragem do sistema prático utilizado

poderia ser contornada com abordagens como o reprojeto de mecanismos de troca de informações

e comandos do inversor, ou utilização de um sistema eletrônico de controle focado na amostragem

em alta frequência. Porém, a conformação às restrições presentes permitiu a avaliação da

utilização do método de controle dentro de parâmetros reais de inversores CHB de média tensão

utilizados em acionamentos de potência elevada.

Dadas as características observadas nos resultados experimentais, considera-se que os

objetivos do trabalho foram atingidos. Três métodos de MPCC diferentes foram implementados,

com base em três abordagens diferentes de FCS-MPC. Todos os métodos foram verificados em

simulação, ressaltando a capacidade de dinâmica elevada com frequência de comutação baixa no

CHB. Os resultados experimentais foram acompanhados de características reais das aplicações,

cujas soluções ficaram fora do escopo do trabalho. Apesar das não-idealidades, os resultados

serviram para comprovar a eficácia dos métodos estudados para o controle preditivo de corrente

do motor de indução trifásico a partir do inversor CHB. Os resultados práticos evidenciam o

potencial do MPCC para entregar performance dinâmica elevada com baixíssima frequência de

comutação.

Dentre as oportunidades de melhoria observadas, algumas podem ser destacadas como

sugestões para trabalhos futuros:

• Avaliação de estratégias de compensação de desvios paramétricos do motor aplicadas ao
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MPCC no CHB.

• Avaliação de estratégias de MPC focadas em horizontes longos de predição, utilizando

algoritmo SDA, aplicadas no controle do motor de indução no CHB.

• Análise das dinâmicas não modeladas do inversor CHB, como ondulação do barramento,

e possíveis compensações para o FCS-MPC.

• Avaliação das estratégias estudadas de FCS-MPC no controlador MPTC aplicado ao

CHB.

• Estudo de estratégias de seleção das células buscando garantir a distribuição de potência

em regime permanente.
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