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RESUMO 

 

PINHEIRO, Diego Dias. ANÁLISE E PROPOSIÇÃO DE ESTRATÉGIAS DE ESTIMAÇÃO 

E CONTROLE DE VELOCIDADE PARA MOTORES DE INDUÇÃO TRIFÁSICOS. 2016. 

160 f. Dissertação – Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica, Universidade 

Tecnológica Federal do Paraná. Pato Branco, 2016. 

 

Este trabalho apresenta a proposta de servomecanismos de velocidade sem o uso de sensores 

mecânicos (sensorless) utilizando motores de indução trifásicos. É realizada a comparação e 

proposição de técnicas para estimação de velocidade rotórica, analisando o desempenho em 

diferentes condições de velocidade e de carga. Para a determinação da técnica de controle, 

inicialmente, é realizada uma análise da literatura das principais técnicas de controle e 

estimação de velocidade utilizadas, apresentando suas características e limitações. A técnica 

proposta para o servomecanismo de velocidade sensorless com motor de indução utiliza 

controle de campo orientado indireto (IFOC), composto de quatro controladores do tipo 

proporcional-integral (PI): controlador de fluxo rotórico, controlador de velocidade e 

controladores de corrente no eixo direto e em quadratura. Como o foco principal do trabalho 

está na malha de controle de velocidade, foi implementado no Matlab® o algoritmo de mínimos 

quadrados recursivo (RLS) para identificação dos parâmetros mecânicos, tais como: momento 

de inércia e coeficiente de atrito.  Com isso, os ganhos do controlador da malha externa de 

velocidade podem ser auto ajustados para compensar eventuais variações dos parâmetros 

mecânicos. Para a estimação de velocidade são analisadas as técnicas: MRAS por fluxos 

rotóricos, MRAS por força contra eletromotriz (fcem), MRAS por potência reativa instantânea, 

escorregamento, phase locked-loop (PLL) e modos deslizantes. É apresentada uma proposição 

de estimação de velocidade baseada em modos deslizantes, onde é realizada uma modificação 

na estrutura do observador de fluxo rotórico. Para avaliação das técnicas são realizadas análises 

teóricas no ambiente de simulação de Matlab® e experimentais na plataforma de acionamentos 

de máquinas elétricas. O DSP TMS320F28069 foi utilizado para implementação experimental 

das técnicas de estimação de velocidade e verificação do desempenho das mesmas em uma 

larga faixa de velocidade, incluindo inserção de carga. A partir dessa análise é realizada a 

implementação em malha fechada controle de velocidade sensorless com estrutura IFOC. Os 

resultados demonstraram a real possibilidade de substituição de sensores mecânicos pelas 

técnicas de estimação propostas e analisadas. Dentre estas, o estimador baseado em PLL 

demonstrou o melhor desempenho em diversas condições, enquanto a técnica baseada em 

modos deslizantes apresenta boa capacidade de estimação em regime permanente e robustez a 

variações paramétricas. 

 

Palavras-chave: Motor de Indução Trifásico, Identificação de Parâmetros, Controlador Auto 

Ajustável, Controlador Vetorial, Estimadores de Velocidade. 

  



 

 

ABSTRACT 

 

PINHEIRO, Diego Dias. ANALYSIS AND PROPOSITION OF STRATEGIES 

ESTIMATION AND SPEED CONTROL FOR INDUCTION MOTORS THREE PHASE. 

2016. 160 f. Dissertation – Electrical Engineering Graduate Program, Federal University of 

Technology - Parana, Pato Branco, Brazil, 2016. 

 

This study presents a proposal of speed servomechanisms without the use of mechanical sensors 

(sensorless) using induction motors. A comparison is performed and propose techniques for pet 

rotor speed, analyzing performance in different conditions of speed and load. For the 

determination of control technique, initially, is performed an analysis of the technical literature 

of the main control and speed estimation used, with their characteristics and limitations. The 

proposed technique for servo sensorless speed induction motor uses indirect field-oriented 

control (IFOC), composed of four controllers of the proportional-integral type (PI): rotor flux 

controller, speed controller and current controllers in the direct and quadrature shaft. As the 

main focus of the work is in the speed control loop was implemented in Matlab the recursive 

least squares algorithm (RLS) for identification of mechanical parameters, such as moment of 

inertia and friction coefficient. Thus, the speed of outer loop controller gains can be self 

adjusted to compensate for any changes in the mechanical parameters. For speed estimation 

techniques are analyzed: MRAS by rotóricos fluxes MRAS by counter EMF, MRAS by 

instantaneous reactive power, slip, locked loop phase (PLL) and sliding mode. A proposition 

of estimation in sliding mode based on speed, which is performed a change in rotor flux 

observer structure is displayed. To evaluate the techniques are performed theoretical analyzes 

in Matlab simulation environment and experimental platform in electrical machinery drives. 

The DSP TMS320F28069 was used for experimental implementation of speed estimation 

techniques and check the performance of the same in a wide speed range, including load 

insertion. From this analysis is carried out to implement closed-loop control of sensorless speed 

IFOC structure. The results demonstrated the real possibility of replacing mechanical sensors 

for estimation techniques proposed and analyzed. Among these, the estimator based on PLL 

demonstrated the best performance in various conditions, while the technique based on sliding 

mode has good capacity estimation in steady state and robustness to parametric variations. 

 

Keywords: Three Phase Induction Motor, Parameter Identification, Self-Adjustable Controller, 

Vector Controller, Speed Estimators. 
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1. INTRODUÇÃO 

Uma grande parte da energia elétrica mundial gerada é convertida em energia 

mecânica por meio de motores elétricos, na qual estudos indicam que 60% da energia gerada 

no mundo seja consumida por esses motores elétricos. O setor industrial brasileiro consome 

cerca de 40% da energia do país, e cerca de 67,5% da energia elétrica consumida por este setor 

são destinados a sistemas motrizes (WEG, 2014). 

Entre os diversos tipos de motores elétricos presentes na indústria, o motor de 

indução (MI) possui a maior representatividade, de forma que 90% dos acionamentos industriais 

utilizam esse tipo de motor (SIEMENS, 2003). Os MIs são utilizados em diversas aplicações, 

tais como elevadores, esteiras, moinhos, bombas, compressores, ventiladores e transportadores.  

A sua ampla utilização está associada as suas características de robustez (uma vez que não 

possuem escovas e comutadores), simplicidade de construção, baixa manutenção e baixo custo 

se comparado com motores de corrente contínua (MCC) de mesma potência (Furtunato, et al., 

2001). Contudo, os MI foram durante muito tempo empregados em acionamentos de baixo 

desempenho e velocidade fixa, devido às características não lineares e complexidade do modelo 

dinâmico, acoplamento entre as variáveis de estado e a incertezas dos parâmetros elétricos que 

tornam o seu controle mais complexo. Os acionamentos de alto desempenho, ou seja, com 

velocidade variável eram dominados pelas máquinas de corrente contínua em virtude da sua 

simplicidade de controle.  

Com o surgimento da teoria de controle por campo orientado (FOC – Field Oriented 

Control), o motor de indução trifásico (MIT) aumentou sua participação, substituindo o MCC 

nas aplicações que requerem velocidade variável.  Contudo, o controle do MIT requer técnicas 

sofisticadas para acionamentos de alto desempenho.  

A maioria das técnicas de controle para acionamento de máquinas elétricas necessita 

do conhecimento da velocidade rotórica, onde utiliza-se sensores mecânicos para obter essa 

informação. Porém, a utilização desses sensores apresenta algumas desvantagens tais como: 

custo relativamente elevado, necessidade de manutenção, cabeamento e a aquisição dos sinais 

do sinal do sensor e instalação em ambientes industriais hostis com alta concentração de campos 

eletromagnéticos (Holtz, 2002).  Assim, o desenvolvimento de algoritmos que possam substituir 

os sensores mecânicos, apresenta um papel fundamental quando se trata de acionamento de 

máquinas elétricas. Atualmente, a atenção está voltada tanto do ponto de vista teórico quanto 

prático, com o intuito de reduzir a complexidade e os custos dos acionamentos destes motores. 
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Com isso, neste trabalho busca-se a análise e melhoria de técnicas de estimação de velocidade, 

avaliando seu desempenho em diferentes regiões de operação e com inserção de carga durante 

seu funcionamento.  

1.1 REVISÃO DA LITERATURA 

1.1.1 Controle de Máquinas de Indução 

Os acionamentos de alto desempenho eram dominados pelos MCC devido possuir 

excitação independente, onde o torque é controlado diretamente pela corrente de armadura. Esta 

simplicidade de controle, fez com que este motor fosse o primeiro a ser utilizado em servo-

aplicações. Entretanto, a presença de escovas no MCC limita a sua velocidade de operação, 

impõe restrições no ambiente de operação, requer manutenção frequente, aumenta o peso, 

tamanho e inércia do motor, limita a capacidade de sobrecarga (Chapman, 1999).   

O motor síncrono de imã permanente vem eliminar o problema relativo à presença 

de escovas do MCC através da substituição do enrolamento de campo por ímãs permanentes. A 

não existência de escovas possibilita maior capacidade de sobrecarga e estende a faixa de 

velocidades de operação comparado ao MCC. Contudo, a presença de imãs permanentes é fator 

limitante para seu peso e de seu custo.  

Com o uso das transformações lineares de referências como apresentado por Park 

(1929), na década 1920, facilitou-se o estudo da dinâmica da máquina síncrona e assíncrona. 

Esta transformação consiste em definir um novo conjunto de variáveis referidas a um sistema 

de coordenadas fixo ao rotor. Com isso, elimina-se a dependência temporal das indutâncias nas 

equações que governam o comportamento dinâmico da máquina.  

Stanley (1937) propôs, na década de 1930, outra transformação que consistia em 

definir um novo conjunto de variáveis referidas a um sistema de coordenadas estacionário, 

sendo possível eliminar a dependência temporal das indutâncias nas equações de tensão da 

máquina. Kron (1950) também propôs na década de 1950, uma transformação que definiu um 

sistema de coordenadas girando à velocidade síncrona. Posteriormente Krause e Thomas na 

década de 1960, formalizaram o uso de uma transformação de variáveis que inclui todas as 

transformações anteriormente citadas, sendo este o referencial genérico. Nesta proposta, o 

sistema de referência pode ter qualquer velocidade em relação aos circuitos da máquina. 
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Felix Blaschke (1972) formulou a teoria geral sobre comportamento dinâmico da 

máquina de indução e o princípio do controle por orientação de campo, abrindo assim caminho 

para a utilização do motor de indução em aplicações de alto desempenho dinâmico. O FOC 

objetiva o desacoplamento dos controladores de torque e fluxo do motor de indução, permitindo 

que estas possam ser controladas independente. Nessa época diversos trabalhos foram 

publicados nessa linha, desenvolvendo teorias de controle de alto desempenho, que atualmente 

são amplamente difundidas na literatura.  

Diversas pesquisas desenvolveram esquemas variados de controle vetorial 

aplicados a máquinas de indução. Os métodos de implementação do controle vetorial, em 

função do modo de como o alinhamento do fluxo é realizado, dividem-se em direto e indireto. 

Entre os esquemas mais utilizados podem ser listados o controle por campo orientado direto 

(DFOC –Direct Field Oriented Control), o controle por campo orientado indireto (IFOC – 

Indirect Field Oriented Control) e o controle direto de torque (DTC – Direct Torque Control) 

que podem ser encontrados em (Leonhard, 1997), (ONG, 1998) e (Chiasson, 2005). 

No método DFOC o conhecimento da posição do fluxo é obtido do vetor espacial 

de fluxo. Essa informação pode ser conseguida por medição direta, com o uso de bobinas 

exploratórias, sensores Hall ou pelo uso de técnicas de estimação e observação, obtido pela 

medida de grandezas terminais (corrente, tensão, velocidade). No trabalho de Blaschke (1972), 

a posição do fluxo foi obtida pela medição no entreferro através de sensores de efeito Hall 

montados ortogonalmente na superfície do estator. Em muitos casos, a realimentação do fluxo 

no controle apresenta ruídos, prejudicando o desempenho do controlador principalmente nas 

baixas frequências, problemas de estimação devido à baixa excitação. Este é um dos principais 

desafios a ser resolvido na utilização desta técnica. Um esquema simplificado da técnica DFOC 

é apresentado na Figura 1. 

Na técnica IFOC, as equações do motor de indução são aplicadas para calcular o 

escorregamento entre o campo magnético do estator e do rotor. Este valor é adicionado à 

velocidade medida do rotor, obtendo a velocidade síncrona das variáveis do estator. Isto 

possibilita desacoplar as correntes de alimentação do motor e controla-las independentemente. 

A Figura 2 ilustra um diagrama básico do esquema IFOC. 

A principal diferença dessas as duas técnicas de controle vetorial DFOC e IFOC, 

consiste na obtenção da orientação do campo. Em cada esquema de controle é apresentado na 

forma hachurada em tom de cinza a obtenção da orientação do controle, ressaltando suas 

distinções. 
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Figura 1 – Diagrama resumido da técnica DFOC 

Fonte: Adaptado de Krause et al. (2013) 
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Figura 2 – Diagrama resumido da técnica IFOC 

Fonte: Adaptado de Krause et al. (2013) 

 

De acordo VAS (1998) as principais vantagens e desvantagens da estratégia de 

controle vetorial FOC ilustrado nas Figuras 1 e 2 são listadas a seguir em relação ao DTC: 

 Baixas perdas de chaveamento; 

 Frequência de amostragem baixa; 

 Controle desacoplado de torque e fluxo. 

As principais desvantagens são: 

 Várias malhas de controle; 

 Sensibilidade aos parâmetros do rotor. 
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A estratégia DTC foi proposta por Takahashi et al. (1986). Os valores de fluxo 

rotórico e torque são comparados com os valores atuais (medidos ou estimados) em 

controladores de histerese de fluxo e torque, respectivamente. Desta forma esta técnica 

possibilita controlar diretamente e independentemente o torque e o fluxo, e selecionar o modo 

ótimo de comutação do inversor através da seleção dos vetores de tensão estatórica. Na Figura 

3 é apresentado um diagrama de blocos resumido do controle direto de torque.  

Com base no diagrama da técnica DTC pode-se observar que a posição α do vetor 

de fluxo estatórico juntamente com os resultados dos comparadores de histerese são as entradas 

do bloco de chaveamento, no qual se estabelece o vetor ótimo a ser aplicado ao MIT. A partir 

da aplicação apropriada dos vetores de tensão é possível manter os valores de torque 

eletromagnético e do fluxo estatórico dentro de seus respectivos valores de banda de histerese.  
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Figura 3 – Diagrama resumido da técnica DTC 

Fonte: Adaptado de Vas (1998) 

 

De acordo com VAS (1998) as principais vantagens e desvantagens da estratégia 

DTC ilustrada na Figura 3 são listadas a seguir com relação ao IFOC e DFOC: 

As principais vantagens do DTC são: 

 Ausência de transformação dq; 

 Ausência do módulo gerador de Modulação por Largura de Pulso (PWM - Pulse 

Width Modulation); 

 Estrutura independente de parâmetros do rotor; 

 Menor tempo de resposta do torque; 
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 Menor número de controladores (Devido aos comparadores de histerese 

utilizados na malha de corrente) 

As principais desvantagens do DTC são: 

 Frequência de chaveamento variável; 

 Frequência de amostragem deve ser muito elevada; 

 Altas perdas no chaveamento; 

 Alto ripple de torque; 

 Possíveis problemas durante a partida e em operação de baixa velocidade e 

durante mudanças na referência do torque. 

Em um sistema de acionamento de máquinas elétricas com alto desempenho, ou 

seja, com precisão de velocidade ou torque, com inserção de carga e funcionamento em ampla 

faixa de velocidade. Conforme as técnicas citadas acima, necessita-se de ajustes nos parâmetros 

mecânicos do controlador de velocidade e isso pode ser uma tarefa penosa. Para isto, é 

interessante que se avalie um controlador auto ajustável para o sistema.  

1.1.2 Controlador de Velocidade Auto Ajustável 

A obtenção com a exatidão de parâmetros mecânicos também contribui para o alto 

desempenho no acionamento de máquinas elétricas, devido esses parâmetros sofrerem variações 

durante a operação. As características do controle de velocidade dependem fortemente da 

seleção apropriada dos ganhos dos controladores. A resposta dinâmica do MI não é afetada 

somente por variações de velocidade e carga, mas também, por variações dos parâmetros 

mecânicos: momento de inércia e coeficiente de atrito.  

Diversos estudos acerca de identificação de parâmetros mecânicos utilizando MI 

têm sido realizados. Para o projeto da malha de controle externa, ou seja, do controlador de 

velocidade, posição ou torque, são utilizados os parâmetros mecânicos do MIT. Para realizar o 

ajuste dos parâmetros do controlador de forma automática, faz-se necessário desenvolver um 

servomecanismo que utilize um controlador auto ajustável para ajustar os parâmetros a lei de 

controle. Esta técnica de controle com auto sintonização pode ser realizada através da 

combinação de um método utilizando algoritmos do tipo mínimos quadrados recursivos (RLS 

– Recursive Least Squares) e um método de alocação de polos. Outra solução seria combinar 

RLS com um controlador PI (Proporcional-Integral) conforme Kweon e Hyun (1999). Esta 

técnica também pode ser vista em Campos (2000), na qual é desenvolvida um servomecanismo 
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de velocidade para um MIT usando um controlador auto ajustável para os parâmetros da lei de 

controle.  

Outra linha de pesquisa destacada em muitos trabalhos está relacionada ao controle 

de máquinas de indução trifásica sem o uso de sensores de velocidade ou posição. Visando a 

relação custo/benefício no acionamento de máquinas elétricas, pois para máquinas de pequeno 

porte inferiores a 6 cv o custo do sensor de velocidade se equipara ao custo de uma máquina 

elétrica (Holtz, 2006).  

1.1.3 Observadores de Velocidade 

As técnicas sensorless para o acionamento do MIT têm sido estudadas por mais de 

quatro décadas. Contudo, o desempenho das estratégias de controle sensorless é limitado para 

baixa velocidade (região de baixa frequência) (Mahmoud, et al., 2014) e (Sun, et al., 2016), 

devido principalmente à sensibilidade dos observadores às mudanças dos valores dos 

parâmetros da máquina, ausência de modelos das não-linearidades e ruídos dos sensores (Lascu, 

et al., 2005). 

O termo sensorless significa que as variáveis mecânicas (velocidade ou posição do 

rotor) não são medidas. Neste tipo de controle, apenas sensores de baixo custo se comparado 

com os sensores mecânicos são utilizados, como sensores de efeito Hall para medição das 

correntes do estator (Holtz, 2002).  

Sobretudo, podem-se classificar os métodos de observação de velocidade rotórica 

de máquinas de indução em dois grupos: (i) com injeção de sinal (harmônico), e, (ii) métodos 

baseados no modelo da máquina. Durante os últimos anos as técnicas sensorless baseadas na 

injeção de sinal de alta frequência evoluíram, podendo até mesmo garantir controle de torque 

em velocidade zero. Mas, para o uso deste método são necessárias modificações no projeto do 

motor, criando saliências ou ranhuras no rotor. Com isso, esse processo encarece o custo, além 

do risco de danificar a máquina (KIM & SUL, 2011). As técnicas sensorless baseadas no 

modelo da máquina são implementadas a partir de medições de corrente e tensão do estator. 

Uma dessas técnicas baseadas no modelo da máquina é o escorregamento. A partir de algumas 

manipulações matemáticas das equações do estator, é possível obter a velocidade rotórica.  

Outro método largamente difundido na literatura é o sistema adaptativo por modelo 

de referência (MRAS – Model Reference Adaptive System). Este método faz o uso de dois 

modelos da máquina, onde um provém da equação do estator que não depende da velocidade 
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rotórica, conhecido como modelo de referência e o outro da equação do rotor, dependente da 

velocidade rotórica, conhecido como modelo adaptativo ou ajustável. O método MRAS para 

observação da velocidade rotórica foi apresentado em Schauder (1992) e Peng (1994). O modelo 

proposto por Schauder é baseado nos fluxos rotóricos da máquina, enquanto que em Peng os 

modelos são constituídos a partir das equações da força contra eletromotriz (fcem) e potência 

reativa instantânea. A problemática da técnica apresentada por Schauder é a utilização de 

integradores, resultando em problemas de condições iniciais. Uma solução é a substituição 

desses integradores por filtros passa-baixa com ganhos elevados. Entretanto, essa substituição 

acarreta em problemas de instabilidade em baixas velocidades. Em Peng, um esquema MRAS 

para observação de velocidade rotórica foi utilizado sem a necessidade de integradores, 

utilizando a força eletromotriz para estimar a velocidade rotórica. Trabalhos recentes ainda vêm 

apresentando resultados com MRAS aplicados a MIT como pode ser verificado em (Cirrincione 

& Pucci, 2005), (Martins, 2006), (Câmara, 2007), (Gastaldini, 2008), (Pizzino, 2008) 

(Orlowska-Kowalska & Dybkowski, 2010), (Vieira, 2012), (Bernardes, 2013), (Pereira, 2014), 

(Pinheiro, et al., 2014) e (Pinheiro, et al., 2015). 

Os métodos de estimação de velocidade rotórica baseados em observadores de 

Luenberguer e Filtro de Kalman também são amplamente utilizados na literatura. A técnica 

baseada no Filtro de Kalman utiliza o modelo do motor. O motor é modelado como um sistema 

de terceira ordem, sendo a velocidade rotórica uma variável de estado adicional. Uma função 

de erro quadrático minimiza o erro nas medições do sistema. Esta função erro é calculada tendo 

como base as variáveis de estados preditivas, levando em considerações ruídos e variações 

paramétricas do modelo. Em Kim e Park (1994) os autores utilizam o Filtro de Kalman 

Extendido (EFK – Extended Kalman Filter) para identificar a velocidade rotórica e os fluxos 

rotóricos baseados na medição das correntes estatóricas e do barramento CC. Porém, de acordo 

com Akin (2006) os principais problemas relacionados com Filtro de Kalman estão na 

complexidade das equações (cálculo das matrizes Jacobianas), instabilidade devido à 

linearização, erros de parâmetros e erros devido às escolhas dos ganhos das matrizes de 

covariância.  

Utilizando o conceito de rastreamento fase (PLL - Phase Locked Loop), também é 

possível obter a velocidade rotórica, na qual depende apenas de uma grandeza elétrica do 

sistema, podendo ser: tensão ou corrente estatórica e um controlador PI. Esta técnica de 

estimação apresenta resultados satisfatórios como apresentando em Comanescu e Xu (2006) e 

Jul-Ki et alli (2006). 
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Além dos métodos anteriormente citados para controle e estimação de estados de 

máquinas de indução, na literatura diversos autores descrevem técnicas de estimação por modos 

deslizantes. Uma das primeiras aplicações de métodos por modos deslizantes em máquinas 

elétricas é apresentada em Sabanoviv e Izosimov (1981), onde os autores descrevem métodos 

de controle de posição, velocidade e torque. A principal razão que torna atrativa é: inerente a 

robustez na presença de incertezas paramétricas bem como a distúrbios (Utkin, et al., 1996). Em 

trabalhos como Yan et al. (2000) os autores apresentam um observador em tempo contínuo do 

fluxo rotórico e da velocidade rotórica, sendo que as superfícies de deslizamento são definidas 

pelo erro de estimação das correntes estatóricas e fluxos rotóricos observados. No entanto, 

quando se faz a implementação de tais algoritmos em processadores digitais, o período de 

amostragem pode causar efeitos que levam o sistema à instabilidade, além de causar chattering, 

tal como apresentado em Jung e Tzou (1996). Devido ao chaveamento finito, a trajetória do 

sistema sobre a superfície oscila e a entrada do controle muda de forma descontínua em todo o 

limite. 

Conforme discutido acima existem diversas possibilidades para estimação de 

velocidade rotórica de MIT. Neste sentido, diversas técnicas para estimação velocidade vem 

sendo desenvolvidas e aprimoradas ao longo dos últimos anos. Os estudos nessa linha de 

pesquisa, visam operações em uma ampla faixa de velocidade, também diante de situações de 

variações de carga e de parâmetros.  

1.2 PROPOSTA DA DISSERTAÇÃO 

Este trabalho tem como proposta a implementação de controle vetorial IFOC 

aplicado ao MIT, sem o uso de sensores mecânicos de velocidade. Para a estimação de 

velocidade realiza-se um estudo comparativo entre as técnicas do tipo: MRAS (fluxo rotórico, 

fcem e potência reativa instantânea), escorregamento, PLL e modos deslizantes. Também é 

realizado uma proposição de uma técnica de estimação de velocidade baseada no conceito de 

modos deslizantes, onde é modificado a forma de obter a velocidade rotórica se comparado com 

o modo deslizante clássico apresentado na literatura para motores de indução trifásicos.  A 

estimação de velocidade rotórica foi inicialmente analisada através de simulações numéricas. 

Os resultados numéricos obtidos são posteriormente comparados com resultados experimentais 

adquiridos com uma plataforma de acionamentos de máquinas elétricas. Neste trabalho será 
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realizada a análise qualitativa das técnicas de estimação, onde serão avaliadas as condições de 

diferentes níveis de velocidade rotórica, inserção de carga, análise dinâmica no período 

transitório e permanente, com base nos resultados numéricos e experimentais. Nos resultados 

numéricos obtidos no ambiente de simulação Matlab® também será realizado uma análise 

qualitativa das variações dos parâmetros do MIT.    

1.3 OBJETIVOS 

1.3.1 Objetivo Geral 

O objetivo principal deste trabalho é a avaliação de técnicas de estimação de 

velocidade rotórica discutidas na literatura, também a inserção de modificações nestas técnicas 

visando sua implementação prática e a melhoria do desempenho.  

1.3.2 Objetivos Específicos  

Visando atingir o objetivo geral, este trabalho foi dividido nos seguintes objetivos 

específicos: 

 Análise do MI a partir de modelos matemáticos consolidados na literatura, 

utilizando simulações computacionais; 

 Análise das principais técnicas de estimação de velocidade apresentadas na 

literatura e verificação numérica utilizando simulações computacionais; 

 Implementação e análise de um sistema de controle vetorial IFOC com a 

atuação dos estimadores de velocidade em malha fechada utilizando simulações 

computacionais; 

 Validação experimental da estratégia de controle, incluindo as técnicas em 

questão, utilizando uma plataforma de acionamentos de máquinas elétricas; 

 Análise comparativa das técnicas de estimação de velocidade. 
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1.4 ORGANIZAÇÃO DO TRABALHO 

Este trabalho está organizado com a seguinte estrutura: 

No Capítulo 2 é apresentado uma breve descrição da modelagem matemática do 

MIT tipo gaiola de esquilo, partindo do modelo em coordenadas dq, abordando sua estrutura 

elétrica e mecânica. Também é apresentado o controle vetorial IFOC para o motor de indução, 

apresentando a metodologia de alocação de polos para o projeto dos controladores PIs e do 

controlador PI de velocidade auto ajustável. Simulações são realizadas no ambiente de 

simulação Matlab®. 

No Capítulo 3 é apresentada uma revisão sobre os estimadores de velocidade mais 

usados nas estratégias sensorless e suas respectivas modelagens são apresentadas. Simulações 

utilizando o software Matlab® são realizadas para verificar os desempenhos das estratégias em 

estudo. 

No Capítulo 4 são apresentadas técnicas baseadas em modos deslizantes para a 

estimação de velocidade. A técnica de estimação de velocidade tradicional por modos 

deslizantes, utiliza-se observadores de fluxos rotóricos visto do rotor e de correntes estatóricas, 

ou seja, a variável de velocidade é um mecanismo de adaptação através dos dois observadores 

em questão. Porém, com base na modelagem da máquina, uma alternativa para estimar a 

velocidade rotórica foi em utilizar os fluxos rotóricos visto do estator, diminuindo a dependência 

de adaptação de velocidade no observador de fluxo rotórico. As simulações computacionais 

utilizando o software Matlab® são realizadas para verificar a validação e desempenho da técnica 

de estimação de velocidade proposta. 

Para a verificação experimental, no Capítulo 5 é descrita inicialmente a plataforma 

de acionamentos e as respectivas características dos dispositivos que a compõem.  Na sequência 

são apresentados resultados experimentais do controlador IFOC. Também são apresentados os 

resultados experimentais das técnicas de estimação de velocidade. Para avaliação dos resultados 

das técnicas de estimação, inicialmente verifica-se a convergência da técnica, diferentes níveis 

de velocidade e inserção de carga. 

Por fim, o Capítulo 6 traz as conclusões obtidas ao longo do desenvolvimento do 

trabalho, incluindo as contribuições e as propostas para desenvolvimento de trabalhos futuros.  
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2. MODELAGEM E CONTROLE VETORIAL COM CONTROLADOR FIXO E 

AUTO-AJUSTÁVEL PARA O MOTOR DE INDUÇÃO TRIFÁSICO 

2.1 INTRODUÇÃO 

Neste capítulo é desenvolvido o modelo matemático do motor de indução trifásico, 

que será utilizado ao longo do trabalho. Para facilitar o projeto do controle vetorial, estimadores 

de velocidade rotórica e identificação de parâmetros mecânicos são aplicadas algumas técnicas 

matemáticas tais como transformadas de Clarke e Park, as quais são apresentadas no Apêndice 

A. Os modelos da máquina serão apresentados em um referencial genérico, fluxo rotórico e 

estacionário, onde a modelagem detalhada encontra-se no Apêndice B. Também é apresentada 

a metodologia por alocação de polos para os projetos dos controladores PI do controle vetorial 

IFOC e o controlador de velocidade auto ajustável. 

2.2 MOTOR DE INDUÇÃO TRIFÁSICO 

O motor de indução apresentado na Figura 4 é o tipo de motor elétrico mais 

difundido na motorização de sistemas, assim como nos processos industriais. Tem como grande 

vantagem a eliminação do atrito de contatos elétricos e uma construção bastante simples, o que 

possibilitou sua produção em larga escala a um custo reduzido, sendo que estas máquinas são 

fabricadas para uma grande variedade de aplicações (Leonhard, 2001). O motor de indução é 

constituído basicamente pelos seguintes elementos: 

 Um circuito magnético estático, constituído por chapas ferromagnéticas 

empilhadas e isoladas entre si, sendo este o estator; 

 Por bobinas localizadas em ranhuras abertas no estator e alimentadas pela fonte 

de corrente alternada; 

 Por um rotor constituído por um núcleo ferromagnético, com condutores 

paralelos soldados por dois anéis nas extremidades (gaiola de esquilo). 

O princípio fundamental de funcionamento da máquina de indução é a criação do 

campo magnético girante. A partir do momento que os enrolamentos localizados no estator são 

sujeitos a uma corrente alternada, gera-se um campo magnético no estator. Com isso, no rotor 
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surge uma força eletromotriz (fem) induzida devido ao fluxo magnético variável que permeia o 

rotor. A fem induzida ocasiona uma corrente induzida no rotor que tende a opor-se à causa que 

lhe deu origem, criando assim um movimento giratório no rotor.  

 

Estator

Rotor

 

Figura 4 – Aspectos construtivos do MIT 

2.3 MODELO MATEMÁTICO DO MOTOR DE INDUÇÃO TRIFÁSICO 

A implementação de técnicas de controle requer um modelo matemático adequado 

para que o MIT apresente a dinâmica da planta a ser controlada e/ou observada. Nesta 

modelagem, as variáveis trifásicas passam por uma mudança de referencial para um sistema 

bifásico ortogonal, conforme Krause (1986). Essas mudanças permitem que as variáveis 

girantes no tempo sejam tratadas como pseudo-estacionárias, segundo os fundamentos 

apresentados por Krause (1986), Barbi (1986) e (Leonhard, 1997). 

A modelagem do MIT está subdividida nos seguintes referenciais: genérico, fluxo 

rotórico e estacionário, que serão necessários para o controle vetorial IFOC, estimador da 

velocidade rotórica e identificação paramétrica.  

2.3.1 Modelo do Motor no Referencial Genérico e Estacionário 

O modelo matemático do motor de indução é utilizado para representar o 

comportamento dinâmico das grandezas internas da máquina e, no caso do MIT, o 

comportamento dinâmico é obtido através das equações de: 

 Tensão/corrente; 
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 Fluxo concatenado; 

 Conjugado eletromagnético; 

 Movimento e posição angular. 

No estudo do MIT, considera-se que o motor apresenta estruturas magnéticas 

cilíndricas tanto no rotor como no estator. Contudo, o rotor gaiola de esquilo apresenta um 

número de fases superior a três, uma vez que cada barra presente constitui uma fase. Portanto, 

o método de modelagem a ser utilizado serve para qualquer número de fases e, 

consequentemente, para o rotor de gaiola. 

Para a representação matemática, são consideradas três fases mas pode ser 

expandido para n fases. Algumas hipóteses e convenções devem ser levadas em considerações: 

 Os três enrolamentos estatóricos são iguais entre si; 

 Os três enrolamentos rotóricos são iguais entre si; 

 Os ângulos elétricos entre os enrolamentos são iguais, tanto no estator quanto 

no rotor; 

 O entreferro é considerado constante. 

Além disso, na modelagem são utilizadas as transformadas de Clarke e Park. 

Também para melhor aproximação de um sistema real, em ambiente computacional foi 

realizado a variação de parâmetros da máquina.  

As equações de tensão da máquina no referencial genérico ω podem ser expressas 

conforme Krause (1986): 

 

 

,

0

0

22

22



















































































































































































qr

dr

qs

ds

r

r
rpp

r

mr

rpp

r

r

r

mr

r

m

r

m

r

m
ss

r

m
s

r

m

r

m

r

m
s

r

m
ss

qr

dr

qs

ds

I

I

L

R
pN

L

LR

N
L

R
p

L

LR

L

L
p

L

L

L

L
LpR

L

L
L

L

L

L

L
p

L

L
L

L

L
LpR

V

V

V

V













 (1) 

em que p é o operador de diferenciação no tempo, Npp representa o número de pares de polos 

da máquina, Rs é a resistência estatórica e Rr é a resistência rotórica, Ls, Lr e Lm são indutâncias 

próprias estatóricas e rotóricas e indutância mútua, respectivamente. Ainda, ω representa a 

velocidade do sistema de referência e ωr a velocidade rotórica. Vds, Vqs, Vdr e Vqr são as tensões 

nos eixos dq estatóricas e rotóricas, respectivamente. As correntes estatóricas nos eixos dq são 

dadas por Ids, Iqs e os fluxos rotóricos são dados por λdr, λqr, respectivamente.  
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Na equação (1), as componentes de sequência zero não são representadas, devido 

seu valor ser nulo para sistemas equilibrados.  

Com o desenvolvimento da equação (1) do MIT, é possível obter termos comuns 

facilitando o equacionamento, na qual são apresentados na equação (2), onde pode-se ser 

analisado com mais detalhes no Apêndice B.  
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O conjugado eletromagnético Te é responsável pelo acoplamento entre o modelo 

elétrico e o modelo mecânico do motor, sendo representado por 
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 (3) 

Isolando as variáveis que apresentam derivadas e em função dos termos comuns, é 

possível obter as seguintes equações: 

3 2 4 4 5 ,ds ds qs dr pp r qr dsI a I I a a N a a V          (4) 

3 4 2 4 5 ,qs ds qs pp r dr qr qsI I a I N a a a a V          (5) 

 2 2 ,dr m ds dr pp r qra L I a N         (6) 

 2 2 .qr m qs pp r dr qra L I N a         (7) 

Uma análise mais detalhada é apresentada no Apêndice B. 

As equações (4)-(7) podem ser representadas em forma de espaço de estados, como 

na equação (8), que posteriormente podem ser utilizadas como modelo para projeto dos 

controladores. 

 t x A x Bu  (8) 

Assim definindo o vetor de estado x e o vetor de entrada u, como: 
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  ,
T

ds qs dr qrI I   x    (9) 

  .
T

ds qsV V   u  (10) 

Assim, reunindo as equações (4)-(7) na forma matricial, o modelo por equações de 

estado do motor de indução trifásico para um referencial genérico é dado por 
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No referencial estacionário, onde ω=0, o sistema matricial (11) pode ser rescrito da 

seguinte forma 
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2.3.2 Modelo do Motor no Referencial do Fluxo Rotórico 

Para representar o modelo do motor no referencial do fluxo rotórico, utiliza-se a equação 

(11), na qual apresenta o modelo elétrico no referencial genérico. É conveniente realizar essa 

mudança de referencial, pois ao alinhar o fluxo rotórico com o eixo direto, o vetor de fluxo λr 

passa a ser igual a componente λdr, consequentemente a componente λqr passa a ser nula, 

conforme apresentado na Figura 5.  

q

d

λr

λdr

λqr

q d

λdr = λr

λqr = 0

 

Figura 5 – Projeção do fluxo rotórico: (a) com referencial arbitrário e (b) alinhado ao fluxo rotórico ao 

eixo direto 
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Desta maneira, pode-se obter os valores das correntes referenciadas no fluxo 

rotórico através das seguintes equações:  
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Para a obtenção da velocidade do sistema de referência (ω), considera-se que o fluxo 

rotórico de eixo direto (λdr) é constante e o fluxo rotórico de eixo em quadratura (λqr) é nulo. A 

equação (15), apresenta o sistema de referência alinhado com o fluxo rotórico, sendo esse o 

objetivo para alinhar o sistema de referência no fluxo rotórico, pois com conhecimento da 

velocidade do sistema de referência é possível obter a posição do fluxo rotórico  

qsr
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A equação (16) apresenta o conjugado eletromagnético no referencial do fluxo 

rotórico. 
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Reescrevendo a equação (16), considerando o número de pares de polos Npp, tem-

se  
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Na Figura 6 é ilustrado o modelo simplificado da parte elétrica do motor de indução, 

apresentando o acoplamento existente entre as correntes estatóricas, onde 
2σ 1 m r sL L L  é o 

coeficiente de dispersão. Neste modelo observa-se, a dependência da velocidade do sistema de 

referência e das correntes Ids e Iqs apresentando o acoplamento entre os eixos dq. Os 

controladores de correntes serão apresentados na sequência com a estrutura IFOC, esses 

apresentarão as tensões Vds e Vqs sendo impostas de forma independente com a atuação dos 

controladores PIs, reduzindo o efeito do acoplamento entre os eixos (Câmara, 2007). As 

equações (A1.65) e (A1.69) que se encontram no anexo A.1 originaram a Figura 6. 
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Figura 6 – Motor de indução no referencial do fluxo rotórico com acoplamento entre os eixos dq 

Fonte: Adaptado de (Câmara, 2007) 

 

Além do modelo elétrico do motor de indução, faz-se necessário a dedução do 

modelo mecânico para obtenção do sistema completo. Como em servomecanismos a parte a ser 

controlada é o eixo mecânico do rotor, sua modelagem será apresentada na próxima subseção. 

2.3.3 Modelo Mecânico 

Para a modelagem mecânica são consideradas as variáveis do rotor, representado 

por 

,m e L r n rT T T J B      (18) 

em que Tm, TL, J, Bn e ωr representam respectivamente, o torque mecânico, torque de carga, o 

momento de inércia (incluindo a inércia da carga), o coeficiente de atrito viscoso e a velocidade 

angular rotórica, apresentado na Figura 7. 

 

Carga

AtritoInércia

TL
ωrd

dt
J ωn rBTe

 

Figura 7 – Diagrama de esforços mecânicos do MIT 

 

A variação do ângulo de posição do rotor em relação ao estator 
r é igual a 

velocidade rotórica ωr. A equação dinâmica da variação da posição pode ser escrita conforme  
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.r r   (19) 

Contudo, as equações (18) e (19) podem ser escritas na forma de espaço de estados, 

conforme a equação (20). Portanto, as variáveis de estado e a entrada do sistema mecânico são 

apresentadas nas equações (21) e (22), respectivamente. 

, m m m m mx A x B u  (20) 

,
r

r

 
  

 
mx


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 (21) 
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e
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 
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 
mu  (22) 

As matrizes do sistema Am e Bm, podem ser escritas a partir das equações (21) e 

(22), na qual são apresentadas por 
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e representando-se na forma de espaço de estados tem-se  
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E a saída, neste caso, é a velocidade rotórica angular, sendo apresentada na forma 

matricial  

 1 0 .
r

r

y
 

  
 




 (26) 

Além disso, o conjugado eletromagnético, pode ser representado por 

,e TN qsT K I  (27) 

onde KTN  é a constante de torque nominal do motor, sendo representada por 

2
pp m ds

TN
r

N L I
K

L
 . (28) 

O diagrama simplificado do modelo mecânico do motor de indução trifásico pode 

ser visualizado na Figura 8. 
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Figura 8 – Diagrama simplificado do modelo mecânico do motor de indução 

 

Com a obtenção dos modelos elétrico e mecânico, é possível realizar a simulação 

do MIT e analisar o comportamento dinâmico do sistema. 

2.4 SIMULAÇÃO DO MODELO DO MIT 

Os parâmetros do motor utilizados para a simulação estão descritos na Tabela 1, 

onde foram obtidos através de informações do fabricante e também a partir de ensaios 

experimentais. As simulações apresentadas nesta seção têm por objetivo validar o modelo do 

MIT. 

Na Figura 9 é apresentado o comportamento dinâmico do motor de indução 

trifásico. O MIT é acionado representando uma partida direta com tensão de alimentação de 

220V, onde é apresentado na Figura 9(a). A resposta dinâmica da corrente trifásica é 

apresentado na Figura 9(b), na qual pode-se observar que no instante de tempo de 2s a corrente 

se eleva, isso deve-se ao fato da inserção de carga no sistema. 

A transformada de Park para a tensão e corrente trifásica podem ser analisadas nas 

Figura 10(a) e 10(b) respectivamente, onde o sistema de referência está alinhado na velocidade 

síncrona. 

A resposta mecânica é ilustrada na Figura 10(c), a velocidade rotórica atinge a vazio 

aproximadamente 187 rad/s. Com a inserção de carga a velocidade reduz para 170 rad/s. O 

conjugado eletromagnético Te é apresentado na Figura 10(d), na qual pode-se observar na 

partida um conjugado elevado. Também é apresentado o conjugado de carga TL de 10 N.m no 

instante de tempo de 2s. 
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Tabela 1 – Parâmetros do motor de indução trifásico 

Parâmetro Símbolo Valor/Unidade 

Número de Pares de Polos Npp 2 

Tensão Nominal (Δ) Vn 220 V 

Corrente Nominal  In 11,1 A 

Potência Nominal Pn 4 cv 

Conjugado Nominal Cn 16,7 Nm 

Fluxo Concatenado λn 0,7 Wb 

Velocidade Nominal ωn 1715 rpm 

Indutância Própria do Estator Ls 171 mH 

Indutância Própria do Rotor Lr 171 mH 

Indutância Mútua Lm 163 mH 

Resistência Estatórica Rs 1,720 Ω 

Resistência Rotórica Rr 1,237 Ω 

Momento de Inércia J 0,0105 kgm² 

Coeficiente de Atrito Viscoso Bn 0,02 Nms 

 

 

Figura 9 – Comportamento dinâmico do MIT: (a) Tensão Trifásica do MIT e (b) Corrente Trifásica do 

MIT 
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Figura 10 – Comportamento dinâmico do MIT: (a) Tensão no eixo direto e em quadratura, (b) Corrente 

eixo direto e em quadratura, (c) Velocidade rotórica e (d) Torque elétrico e torque de carga 

 

Para realização de acionamentos com precisão e insensibilidade a distúrbios de 

carga, tanto para variáveis de posição, velocidade ou torque do motor de indução, geralmente 

utilizam-se técnicas de controle escalar ou vetorial. O controle vetorial apresenta alto 

desempenho, principalmente em aplicações de controle de velocidade ou torque. 

2.5 CONTROLE VETORIAL IFOC 

Um motor de corrente contínua tem características lineares de velocidade/tensão e 

torque/corrente na região de não saturação. Desta forma, o controle de torque e velocidade pode 

ser realizada de maneira simples e precisa, onde a excitação de um dos enrolamentos é 

responsável pelo controle ou imposição de torque, enquanto o outro enrolamento é responsável 

pela regulação de velocidade. Contudo, estes motores são menos robustos e mais caros que os 

motores de indução. Com isso, são verificadas aplicações utilizando motores de indução.  
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Uma solução usada em acionamentos de alto desempenho para motores de indução 

trifásicos é o controle de campo orientado, possibilitando o controle desacoplado do fluxo e do 

torque/velocidade, de forma análoga ao que acontece no motor de corrente contínua.   

De acordo com Gastaldini (2008), vários trabalhos na literatura tratam esse tema, 

onde os métodos mais difundidos são: IFOC e DFOC. Esses métodos proporcionam melhor 

desempenho dinâmico que as técnicas de controle escalar, como o controle V/f que ajusta a 

tensão de alimentação do motor a uma taxa constante de tensão e frequência através de um 

controlador feedforward (ONG, 1998).  

A técnica de controle IFOC, considera que o vetor de fluxo rotórico encontra-se 

alinhado ao eixo direto, de forma que seja nulo o fluxo rotórico em quadratura. Conforme 

Giménez (1995), as equações do motor de indução são aplicadas para calcular o escorregamento 

entre o campo magnético do estator e do rotor. Com o valor do escorregamento e o 

conhecimento da velocidade rotórica, obtém-se a velocidade do sistema de referência. Isto 

possibilita desacoplar as correntes de alimentação do motor e controla-las independentemente. 

Contudo, sua principal desvantagem está associada ao cálculo do sistema de referência no fluxo 

rotórico, a qual mostra que o escorregamento é dependente da constante de tempo rotórica do 

motor, parâmetro que varia principalmente com a temperatura do rotor e com o nível de 

saturação do meio magnético (Reginatto, 1993). Mas, o IFOC apresenta menor ruído e tem por 

natureza uma característica robusta em relação ao DFOC por utilizar a corrente estatórica na 

realimentação do sistema.  

Com base no modelo elétrico do MIT referenciado no fluxo rotórico descrito 

anteriormente e o sistema modificado proposto por Souza et al. (2007) é apresentado na Figura 

11 a estrutura IFOC, onde os valores de tensão Vds e Vqs aplicados ao motor são obtidos através 

de dois controladores proporcional-integral PI1 e PI2. A sintetização das tensões aplicadas ao 

motor pode ser realizada pela técnica de PWM. 

Os controladores de corrente utilizam os erros eIds e eIqs, respectivamente. A corrente 

de referência I*
ds é gerada pelo erro de fluxo rotórico através do controlador PI3 e a corrente de 

referência I*
qs é gerada pelo erro de velocidade rotórica, onde atua o controlador PI4. Os 

controladores PI1 e PI2 são sintonizados para serem significativamente mais rápidos que os 

controladores PI3 e PI4, de forma que se possa considerar as variáveis de entradas com valor 

praticamente constantes.  



43 

 

PI4 PI2

PI3 PI1

M
o

to
r d

e In
d

u
ção

E
létrico

 +
 M

ecân
ico

ω*ref

ωr

eωr

eλr

I*qs

I*ds

eIqs

eIds

Vqs

Vdsλ*ref

Iqs

Ids

Iqs

ωr

Ids

+
-

+
-

+

+
-

-

Estimador 

de Fluxo

Ids

ˆ
dr

 

Figura 11 – Diagrama modificado do controle IFOC 

2.5.1 Projeto dos Controladores 

A malha de controle IFOC clássica é composta por quatro controladores PI’s. Para 

que esses controladores possam ser implementados para fins de simulação e implementação em 

processadores digitais de sinais, faz-se necessário a realização da discretização desses 

controladores. Existem alguns métodos para realização da equivalência entre os 

equacionamentos de sistemas dinâmicos no domínio contínuo para o discreto.  

O controlador PI é descrito pela função de transferência Gc(s), sendo representado 

na equação (29), onde o sinal de entrada é o E(s) (sinal de erro) e o sinal de saída ou ação de 

controle U(s). 

 

 
  i

c p

U s K
G s K

E s s
    (29) 

O operador de Laplace “s” na equação (29), será substituído utilizando o método de 

discretização backward como representado por 

1
.

s

z
s

T z


  (30) 

O emprego da equação (30) em uma função de transferência descrita no domínio 

“s” resulta em uma outra função de transferência descrita no domínio “z”, como apresenta a 

equação (31), onde Ts é o período de amostragem. Com isso, torna-se passível de implementação 

direta em um dispositivo baseado em microprocessador.  
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 

  1

i s
p

U z K T z
K

E z z
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
 (31) 

Reescrevendo a equação (31) na forma recursiva tem-se  

        1 1 .p p i su k u k e k K e k K K T       (32) 

A equação (32) representa a lei de controle base para os controladores de correntes, 

velocidade e fluxo rotórico. 

2.5.1.1 Controlador PI das Correntes 

Os controladores PI de corrente são projetados para serem mais rápidos que os 

controladores de velocidade rotórica e o fluxo rotórico. Na Figura 12 são apresentados os 

controladores de correntes e suas referências, onde as correntes de eixo direto e eixo em 

quadratura são independentes, gerando os erros de correntes eIds e eIqs, respectivamente. As 

correntes de referências 
*
dsI e 

*
qsI são geradas pelos controladores PI de fluxo e velocidade, 

respectivamente. Os erros de correntes são definidos como mostra, 

* ,Ids ds dse I I   (33) 

* .Iqs qs qse I I   (34) 

Com a discretização do controlador PI vide a equação (32), pode-se obter as tensões 

impostas no motor, através da atuação dos controladores PI1 e PI2. As tensões são apresentadas 

nas equações (35) e (36). 

        1 1ds ds Ids p Ids p i sV k V k e k K e k K K T       (35) 

        1 1qs qs Iqs p Iqs p i sV k V k e k K e k K K T       (36) 

O acoplamento existente entre as correntes estatóricas apresentado na Figura 6 

dificulta a imposição das correntes Ids e Iqs de modo independente. A compensação do 

acoplamento  ωσ sL é geralmente realizada de forma indireta através dos controladores PI1 e PI2 

(Vieira, 2012), assim como apresentado a Figura 12. Com isso, são obtidos servos de correntes, 

tornando-se possível o acionamento do motor de indução com fontes de tensão a partir das 

correntes Ids e Iqs, calculados pela lei de controle.  
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Figura 12 – Controlador PI na malha de corrente 

 

A planta da malha de corrente pode ser definida a partir das equações dinâmicas do 

MIT no eixo de referência dq como apresentado anteriormente. Nas equações (4) e (5) são 

apresentadas relações dinâmicas entre as correntes no eixo e em quadratura do estator e suas 

respectivas tensões. Contudo, a partir das considerações presentes no controle vetorial orientado 

pelo fluxo rotórico, tem-se que a decomposição do fluxo rotórico de eixo direto e em quadratura 

podem ser desprezíveis para esse sistema. Essa consideração baseia-se no fato do fluxo rotórico 

no eixo em quadratura ser nulo, devido a condição imposta pelo eixo de referência ser 

coincidente com o fluxo rotórico no eixo direto. A componente do fluxo rotórico no eixo direto 

na equação (4), apesar de possuir um valor constante, pode ser caracterizado como uma 

perturbação diretamente proporcional à velocidade rotórica. Portanto, as variações lentas de 

velocidade (ωr) e do fluxo rotórico de eixo direto (λdr) têm o comportamento minimizado pela 

ação do integrador, podendo assim desprezar ωr e λdr.  

A seguinte equação (37) representa a nova equação dinâmica da malha de corrente 

que é usada como base de projeto para os parâmetros do controle PI: 

1 σ 1

σ στ σ

s
ds ds ds

s r s

R
I I V

L L

 
    

 
 (37) 

A equação dinâmica da malha de corrente na equação (37) é de primeira ordem, ao 

aplicar a transformada de Laplace obtém-se a função de transferência relacionando a corrente 

de quadratura do estator, sendo apresentada na equação (38). 

     
1 σ 1

σ στ σ

s
ds ds ds

s r s

R
sI s I s V s

L L

 
    

 
 (38) 
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Substituindo os parâmetros δ1 e δ2 definidos nas equações (39) e (40), e 

manipulando algebricamente na equação (38), a função de transferência pode ser expressa 

conforme a equação (41). 

1

1 σ
δ

σ στ

s

s r

R

L

 
  

 
 (39) 

2

1
δ

σsL
  (40) 

 

 
2

1

1

σ δ

δ1 σ

σ στ

ds s

ds s

s r

I s L

V s R
s

L

 
 

  
 

 (41) 

Dividindo o numerador e o denominador da equação (41) por δ1, tem-se a função 

de transferência da malha de corrente expressa na equação (42). 

 

 

2

1

1

δ

βδ
,

τ 1
1

δ

ds ids

ds ids

I s

sV s s
 




 (42) 

onde τids representa a constante de tempo da malha de corrente, que é de suma importância para 

projeto do sistema e βids é o ganho da planta.  

Com a função de transferência da equação (42) e utilizando os parâmetros físicos 

obtidos no ensaio dado pela Tabela 1, as seguintes constantes τids e βids podem ser facilmente 

obtidas: 

1
τ 0,0055 ,

1 σ

σ στ

ids
s

s r

s
R

L

 




 
(43) 

1

σ
β 0,3516.

1 σ

σ στ

s
ids

s

s r

L

R

L

 




 (44) 

A função de transferência que representa a dinâmica da malha de corrente em Ids, 

pode ser representada por 

 
 

 
0.3516

.
0.0055 1

ds

ds

I s A
G s

V s s V

 
     

 (45) 
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O mesmo procedimento pode ser realizado para a malha de corrente de eixo em 

quadratura (Iqs), através da equação (5). Partindo desta premissa a função de transferência para 

a malha de corrente Iqs pode ser representada pela equação (46). 

 
 

 
0.3516

.
0.0055 1

qs

qs

I s A
G s

V s s V

 
     

 (46) 

Com a planta da malha de corrente definida, como na equação (42), ao implementar 

o controlador PI em um sistema em malha fechada obtém-se um sistema dinâmico de segunda 

ordem. A partir desse sistema pode-se realizar a especificação da resposta transitória e seu 

comportamento mediante a alocação dos polos.  

Multiplicando o a função de transferência do controlador PI representado na 

equação (29) com a planta do sistema apresentado na equação (42), obtém-se a função de 

transferência do sistema em malha aberta, como apresenta a equação (47). 

 
β

τ 1

i ids
MA p

ids

K
G s K

s s

 
  

 
 (47) 

Para malha fechada, com realimentação unitária, pode-se escrever a equação (47). 

 
 2

β β

τ 1 β β

p ids ids
MF

ids p ids i ids

K s Ki
G s

s s K K




  
 (48) 

Finalmente, dividindo ambos o numerador e denominador da equação (48) por (τids), 

tem-se  

 
2

β β

τ τ
.

1 β β

τ τ

p ids i ids

ids ids
MF

p ids i ids

ids ids

K K
s

G s
K K

s s




 

  
 

 (49) 

Para o sistema em malha fechada com o conjunto controlador PI e a planta de 

corrente é possível observar um sistema de segunda ordem. Com isso, a partir da função de 

transferência característica de sistemas de segunda ordem e avaliando os critérios de 

desempenho, os parâmetros do controlador PI podem ser estabelecidos. A função de 

transferência característica do sistema de segunda ordem é definida conforme 

 
2

2 2

ω
,

2ζω ω

n

n n

K
G s

s s


 
 (50) 

em que ζ é o coeficiente de amortecimento, ωn a frequência natural de oscilação e K o ganho do 

sistema. Em sistemas de segunda ordem o coeficiente pode ser definido de três formas distintas: 
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 Sistema sobre amortecido (ζ>1): O sistema apresenta dois polos reais e 

distintos. Quanto maior for o ζ mais o sistema se aproximará do comportamento 

de um sistema de primeira ordem. 

 Sistema criticamente amortecido (ζ=1): O sistema apresenta dois polos reais e 

iguais. Nesse caso o sistema passa a não possuir mais oscilação.  

 Sistema subamortecido (0 < ζ < 1): O sistema apresenta dois polos complexos 

conjugados. Nesse caso o sistema passa a possuir oscilações. 

 A equação (50) não corresponde exatamente ao modelo apresentado na equação 

(49). Devido a presença de um zero que provocará um overshoot que será proporcional a 

respostas rápidas, porém não afetará no desempenho do tempo de acomodação.  

As curvas das respostas a um degrau unitário para sistemas de segunda ordem são 

apresentadas na Figura 13, onde é apresentado a variação do coeficiente de amortecimento ζ. 

 

 

Figura 13 - Resposta ao degrau unitário de uma função de segunda ordem com variação do coeficiente de 

amortecimento 

 

Para obter a frequência natural (ωn), o primeiro critério de desempenho a ser 

atendido é o tempo de acomodação ts. Este tempo de acomodação é o tempo necessário para 

que a curva de resposta alcance valores dentro de uma faixa em torno do valor final em regime 

permanente. O tempo de acomodação está associado a constante de tempo do sistema de 

controle. O tempo de acomodação do sistema usou o critério de 2% de erro do seu valor final e 

pode ser aproximado conforme a equação (51). 

4

ζω
s

n

t   (51) 

Tempo (s) 
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Comparando os denominadores dos polinômios da equação (49) e (50) têm-se a 

seguinte igualdade: 

2 2 2
1 β β

2ζω ω .
τ τ

p ids i ids
n n

ids ids

K K
s s s

 
     

 
 (52) 

Com a relação obtida pela equação (52), determina-se os ganhos proporcional e 

integral do controlador PI conforme  

2ζω τ 1
,

β

n ids
p

ids

K


  (53) 

2τ ω
.

β

ids n
i

ids

K   (54) 

Isolando a variável de frequência natural da equação (51) e substituindo nas 

equações (53) e (54), os ganhos para o controlador de corrente são: 

8τ
,

β

ids s
p

s ids

t
K

t


  (55) 

2 2

16τ
.

ζ β

ids
i

s ids

K
t

  (56) 

As equações (55) e (56) mostram que os ganhos do controlador de corrente 

dependem dos parâmetros da máquina de indução, do tempo de acomodação e do coeficiente 

de amortecimento. As variáveis de tempo de acomodação e coeficiente de amortecimento são 

obtidas mediante o critério de desempenho do projetista, visto que as outras variáveis dependem 

unicamente dos parâmetros físicos obtidos da máquina.  

Discretizando os ganhos Kp e Ki do compensador, resultam-se respectivamente nas 

equações (57) e (58): 

2

i s
pz p

K T
K K

 
   

 
 (57) 

iz i sK K T  (58) 

Esta metodologia de projeto foi utilizada para os controladores PI1 e PI2, sendo 

esses os controladores de corrente. 
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2.5.1.2 Controlador PI de Fluxo Rotórico 

A saída do controlador de fluxo rotórico gera a corrente de referência de eixo direto

 *
dsI . Na Figura 14 é apresentado o diagrama de blocos do controlador PI de fluxo rotórico, na 

qual pode-se observar que o erro de fluxo eλdr é a diferença entre o fluxo de referência (valor 

nominal da máquina) e o fluxo estimado, como apresentado na equação (59). 

Kpf
eλdr

Estimador 

de Fluxo

if
K

sIds

-+ +
+

λ̂dr

*λdr
*
dsI

 

Figura 14 – Controlador PI na malha de fluxo rotórico 

 

λ̂

r
m

r
dr ds

r

r

R
L

L
I

R
s

L

 
 

  
 

 

 (59) 

O erro de fluxo rotórico é dado por 

*
λ

ˆλ λ .dr dr dre    (60) 

Aplicando a discretização para o controlador PI de fluxo rotórico, vide equação (32) 

tem-se a equação (61). 

        * *
λ λ1 1ds ds dr pf dr s if pfI k I k e k K e k T K K       (61) 

O projeto dos ganhos do controlador de fluxo rotórico segue a mesma metodologia 

utilizada para os controladores de corrente. Com a função de transferência do PI, conforme a 

equação (29) e a equação dinâmica do fluxo rotórico estimado, apresentado na equação (59), 

obtém-se a equação (62), sendo a função de transferência do sistema em malha aberta. 

 
 

τ τ

τ

pf m ri if m ri
MA

ri

sK L K L
G s

s s





 (62) 

onde τri representa a constante de tempo rotórica inversa. 

τ r
ri

r

R

L
  (63) 

Para a malha fechada, com realimentação unitária, pode-se escrever 
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 
 2

τ τ
.

τ τ τ

pf m ri if m ri
MF

ri pf m ri if m ri

sK L K L
G s

s s K L K L




  
 (64) 

Comparando os denominadores dos polinômios da equação (50) e (64) têm-se a 

seguinte igualdade: 

 2 2 2τ τ τ 2ζω ω .ri pf m ri if m ri n ns s K L K L s       (65) 

Com a relação obtida pela equação (65), determina-se os ganhos proporcional e 

integral do controlador PI para o fluxo rotórico conforme as equações (66) e (67). 

2ζω τ

τ

n ri
pf

m ri

K
L


  (66) 

2ω

τ

n
if

m ri

K
L

  (67) 

Isolando a variável de frequência natural da equação (51) e substituindo nas 

equações (66) e (67), os ganhos para o controlador de corrente são: 

8τ
,r s

pf
s m

t
K

t L


  (68) 

2 2

16τ
.

ζ

r
if

s m

K
t L

  (69) 

Discretizando os ganhos Kpf e Kif do compensador, resultam-se respectivamente nas 

equações (70) e (71): 

,
2

if s
pfz pf

K T
K K

 
   

 
 (70) 

.ifz if sK K T  (71) 

2.5.1.3 Controlador PI de Velocidade 

O diagrama de blocos apresentado na Figura 15 representa o modelo mecânico do 

motor de indução e do controlador de velocidade do tipo PI. A partir da velocidade ωr e da 

velocidade de referência ω*ref é possível determinar o erro de velocidade, como apresentado na 

equação (72). 

*
ω ω ω .r ref re    (72) 
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Figura 15 – Controlador PI aplicado à malha de velocidade 

 

Conforme a abordagem utilizada para do controlador PI discretizado vide a equação 

(32), obtém-se a corrente de referência 
*
qsI , sendo apresentada na equação (73). 

        * *
ω ω1 1qs qs r pv r s iv pvI k I k e k K e k T K K       (73) 

A planta da malha de velocidade é obtida a partir da modelagem do sistema 

mecânico envolvendo o motor e a carga mecânica. A equação mecânica do motor de 

indução/carga é dada por 

 
1

ω ω ,r e L n rT T B
J

    (74) 

em que J é o momento de inércia do motor e carga, Te o conjugado eletromagnético gerado pela 

máquina, TL o torque de carga presente no eixo e Bn o coeficiente de atrito viscoso. Considerando 

o torque de carga como uma perturbação, ao aplicar a transformada de Laplace na equação (74), 

a função de transferência da malha de velocidade é dada por 

      
1

ω ω .r e n rs s T s B s
J

   (75) 

Manipulando algebricamente a equação, tem-se a função de transferência: 

 

 
4

3

1
ω δ

,
δ

r

ne

s J
BT s s

s
J

 



 (76) 

onde 

3δ ,nB

J
  (77) 

4

1
δ .

J
  (78) 

 Dividindo o numerador e denominador da equação (76) por δ3, tem-se a função de 

transferência da malha de velocidade: 
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 

 

4

ω3

ω

3

δ

ω βδ
,

τ 1
1

δ

r r

e r

s

sT s s
 




 (79) 

em que τωr e βωr representam a constante de tempo mecânica do motor e o ganho da malha de 

velocidade, respectivamente.  

Com a função de transferência da equação (79) e utilizando os parâmetros físicos 

obtidos no ensaio dado pela Tabela 1, as seguintes constantes τωr e βωr podem ser facilmente 

obtidas: 

ωτ 0,5250 ,r
n

J
s

B
   (80) 

1
β 50.ids

nB
   (81) 

A função de transferência que representa a dinâmica da malha de corrente em Ids, 

pode ser representada pela equação (82). 

 

 

ω 50

0,5250 1e

rads sG
T s s Nm

 
  

  
 

 (82) 

A corrente de referência no eixo em quadratura é derivada do controle PI de 

velocidade. Partindo da premissa que o controle de corrente é ideal e a corrente de referência 

seja exatamente reproduzida nos enrolamentos da máquina, a relação entre a corrente do eixo 

em quadratura e o conjugado eletromagnético, é representado na equação (27).  

De forma análoga como foi realizado para o controlador de corrente, o controlador 

PI é implementado na malha de velocidade em um sistema em malha fechada obtendo um 

sistema dinâmico de segunda ordem.  

A função de transferência em malha aberta do sistema de controle de velocidade é 

definida pela equação (83). 

  ω

ω

β

τ 1

iv r
MA pv

r

K
G s K

s s

 
  

 
 (83) 

Para a malha fechada, com realimentação unitária, pode-se escrever 

 

ω ω

ω ω

ω2 ω

ω ω

β β

τ τ
.

1 β β

τ τ

pv r iv r

r r
MF

pv r iv r

r r

K K
s

G s
K K

s s




 

  
 

 (84) 
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Comparando os denominadores dos polinômios da equação (50) e (84) têm-se a 

seguinte igualdade: 

ω2 2 2ω

ω ω

1 β β
2ζω ω .

τ τ

pv r iv r
n n

r r

K K
s s s

 
     

 
 (85) 

Portanto a determinação dos ganhos proporcional e integral do controlador de 

velocidade, são dados pelas equações (86) e (87).  

ω

ω

8τ

β

r s
pv

s r

t
K

t


  (86) 

ω

2 2
ω

16τ

ζ β

r
iv

s r

K
t

  (87) 

Discretizando os ganhos Kpv e Kiv do compensador, resultam-se respectivamente nas 

equações (88) e (89): 

2

iv s
pvz pv

K T
K K

 
   

 
 (88) 

ivz iv sK K T  (89) 

2.6 SIMULAÇÃO DOS CONTROLADORES IFOC FIXO 

Com a realização da modelagem do MIT do modelo elétrico e modelo mecânico e 

com o projeto dos controladores PIs da técnica IFOC, implementou-se em ambiente de 

simulação Matlab® uma estrutura para realização das simulações para diferentes condições de 

operação.  

Na Figura 16 é apresentado o fluxograma do ambiente de simulação, onde 

inicialmente são definidos os parâmetros de simulação, como tempo total de simulação, 

frequência de comutação, período de amostragem, frequência da rede, números de pontos 

contínuos, número de pontos discretos, após essa etapa define-se os parâmetros da máquina, 

resistências estatórica e rotórica, indutâncias estatórica, rotórica e mútua, momento de inércia, 

coeficiente de atrito, fluxo nominal. Os vetores que serão utilizados durante a simulação são 

definidos após a etapa de definições de simulação e parâmetros da máquina. Com a 

inicializações dos vetores das variáveis que serão utilizadas, define-se os controladores de 

corrente de eixo direto e em quadratura, fluxo rotórico e velocidade, essa parte da simulação 
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ocorre em tempo de simulação com base no período de amostragem de 6kHz, sendo essa parte 

apresentada na Figura 16 hachurada em cinza claro. Isso é realizado devido a aproximação do 

sistema real, onde os controladores serão implementados em um processador digital de sinais 

que terá um tempo de interrupção definido com base no período de amostragem. Os modelos 

elétrico e mecânico são simulados em uma frequência 100 vezes mais rápida que os 

controladores PIs, isso também para aproximar do sistema real, onde a máquina estará em 

funcionamento em tempo contínuo, essa parte na Figura 16 é apresentada em hachurada em 

cinza escuro. Com isso, são obtidos os resultados com plotagem dos gráficos de interesse a 

serem analisados. 

Início 

Definição de 

Parâmetros

(Máquina, IFOC, 

Referência...)

Configuração de Simulação

(Tempo Total, Frequência 

de Comutação, Período de 

Amostragem ...)

Controladores 

IFOC

Modelo 

Elétrico

Conjugado 

Eletromagnético

Modelo 

Mecânico

Orientação do 

Fluxo Rotórico

Resultados

Fim

 

Figura 16 – Fluxograma do ambiente de simulação implementado em script no Matlab® 

 



56 

 

Com base no comportamento da resposta mecânica da máquina de indução foi 

determinado o modelo de referência característico de segunda ordem como referência de 

velocidade. Para fins de critério de desempenho foram selecionados o coeficiente de 

amortecimento ζ = 1 e a frequência natural ωn = 6 rad/s. Com a substituição desses parâmetros 

na equação (50), tem-se a equação (90). Devido ao fato da constante de tempo mecânica ser 

aproximadamente 100 vezes mais lenta que a constante de tempo elétrica, faz com que se possa 

analisar o sistema de forma desacoplada e analisar a resposta da corrente como ideal. 

2

2 2 2

ω 36

2ζω ω 12 36

n
ref

n n

K
G

s s s s
 

   
 (90) 

Para uma entrada de referência de velocidade do tipo degrau, com valores máximos 

de aproximadamente 18,85 rad/s correspondendo a 180 RPM, sendo 10% da velocidade 

nominal da máquina. A resposta mecânica da função de transferência Gref é apresentada na 

Figura 17(a). 

A resposta dinâmica dos controladores de corrente Ids e Iqs são apresentados na 

Figura 17(b), onde a corrente Ids é responsável pela magnetização da máquina e a corrente Iqs 

está relacionada com a velocidade e conjugado. A resposta dinâmica para o controlador de fluxo 

rotórico é apresentado na Figura 17(c), na qual foi atribuído como referência de fluxo o valor 

nominal da máquina, sendo de 0,7 Wb.  

Para executar o controle de velocidade em servomecanismos é interessante que o 

controlador PI possua alto desempenho à variação dos parâmetros mecânicos. Como a inércia 

não pode ser medida com o motor em funcionamento, pode-se utilizar um identificador de 

estados do tipo RLS para identificar os parâmetros mecânicos da planta. 

Para avaliar o desempenho dos controladores PI’s com relação a variações 

paramétricas, foi realizada simulação abordando esse aspecto. Na Figura 18 é apresentado as 

respostas dos controladores de correntes, fluxo rotórico e velocidade, perante a variação de 

resistência e indutância estatórica, respectivamente. Na Figura 18(a) é apresentado os 

parâmetros que foram alterados, onde a indutância estatórica sofreu uma variação de 30% do 

seu valor nominal de operação no instante de tempo de 8 segundos e a resistência estatórica 

sofreu uma variação de 19,45% do seu valor nominal no instante de tempo de 12 segundos. 

Esses valores de variação ocorreram conforme Pelegrin et al (2015), onde avalia a eficiência do 

sistema acionamento com relação a variação paramétrica. Com isso, o sistema simulado pode 

ser comparado com uma situação real, onde os parâmetros sofrem alterações, devido ao 

aumento de temperatura, frequência e saturação do material. Na Figura 18(b) é apresentado a 

velocidade de referência, sendo de 360 RPM e a velocidade rotórica. No instante que ocorreu a 
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variação de indutância estatórica, houve um pequeno distúrbio na velocidade rotórica, porém o 

controlador respondeu bem a esta variação, convergindo a velocidade rotórica para a referência. 

Na Figura 18(c) é ilustrado as correntes de eixo direto e em quadratura, na qual podem-se 

observar que sofreram pequenas oscilações, tal como na Figura 18(d), onde o fluxo rotórico 

segue a referência do controlador sendo de 0,7Wb, apresentando pequenos distúrbios no instante 

das variações de parâmetros. Os controladores PI’s conseguiram realizar a ação de controle 

mesmo com as variações paramétricas, isso mostra o bom desempenho dos controladores. 

 

 

Figura 17 – Respostas dinâmicas dos controladores IFOC: (a) controlador de velocidade, (b) controladores 

de correntes Ids e Iqs e (c) controlador de fluxo rotórico. 

 

Um dos focos principais do trabalho encontra-se no controlador de velocidade da 

técnica IFOC. Com isso, será analisado numericamente um controlador auto ajustável pelo 

rastreamento dos parâmetros mecânicos: coeficiente de atrito e momento de inércia. O 

controlador PI fixo será substituído por um controlador PI auto ajustável dos ganhos 

proporcional e integral para o controlador de velocidade no sistema IFOC.  
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Figura 18 – Respostas dinâmicas dos controladores frente às variações paramétricas: (a) Variação da 

resistência e indutância estatórica, (b) velocidade de referência e velocidade rotórica, (c) correntes de eixo 

direto e em quadratura e (c) fluxo de referência e fluxo rotórico 

2.7 IDENTIFICAÇÃO DE PARÂMETROS MECÂNICOS 

O motor de indução está sujeito a variações de parâmetros e a distúrbios de torque. 

Esta situação pode levar o sistema a funcionamento insatisfatório no caso de um projeto 

inadequado. Assim, um controlador auto ajustável é recomendado e a identificação dos 

parâmetros da planta pode ser uma solução. Na Figura 19 é ilustrado o diagrama de blocos para 

a identificação dos parâmetros mecânicos. 
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Figura 19 – Diagrama de blocos do identificador de parâmetros mecânicos 

 

O modelo mecânico do motor é apresentado na Figura 8, e pode ser transformado 

do plano “s” para o plano “z” através da transformada z de um segurador de ordem zero (ZOH 

– Zero Order Hold), tal como apresenta a equação (91). 

 
   *

1 1
ω 1

TN qs L
r

n

K I s T s
z Z

s B Js


 

   
  

 (91) 

A equação (91) pode ser reescrita na forma  

     *ω .m m
r TN qs L

m m

b b
z K I z T z

z a z a
 

 
 (92) 

Através do modelo determinístico ARMAX (Auto Regressive Moving Average 

Model, With Auxiliary Input) (Campos, 2000), obtém-se a equação de diferenças, apresentada 

na equação (93): 

        ω ω 1 1 1 .r m r m e Lk a k b T k T k       (93) 

Reescrevendo a equação (93) na forma de modelo de regressão linear, tem-se 

   ω δ,T
r k kφ  (94) 

onde φ e δ representam, respectivamente, o vetor de regressão pseudo-linear e o vetor de 

parâmetros, e são dados pelas equações (95) e (96), respectivamente.  

       ω 1 1 1
T

r e Lk k T k T k      φ  (95) 
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a b e
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 
  

 

 
 

 
 
  

 (96) 

Na equação (95), os componentes do vetor de regressão φ, contém os valores 

anteriores das variáveis de entrada de controle e de saída, que podem ser estimados, calculados 

e/ou medidos. O torque de carga, o conjugado eletromagnético e a velocidade do motor, são 

utilizados como componentes do vetor de regressão a cada intervalo de amostragem. Com isso, 

a identificação do coeficiente de atrito e do momento de inércia, serão obtidos através de um 

algoritmo RLS. O vetor de parâmetros é dado por,  
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           δ δ 1 ω δ 1 ,T
rk k k k k k     

 
K φ  (97) 

onde K e P representam, a matriz de ganhos e a matriz de covariância do RLS, respectivamente,  

e são representadas por 

 
   

     

1
,

1 1T

k k
k

k k k




 

P φ
K

φ P φ
 (98) 

       1 .Tk k k k   
 

P I K φ P  (99) 

A matriz de covariância P deve possuir altos valores iniciais para que se tenha uma 

rápida convergência inicial. Um problema encontrado no uso deste estimador de estados pode 

ser verificado quando a matriz de covariância se torna pequena. Quando isso ocorre, os ganhos 

do algoritmo RLS tendem para zero, resultando na parada da identificação (Campos, 2000). 

Para que isso não ocorra e se tenha garantia de que o identificador de parâmetros, continue ativo, 

o traço da matriz de covariância P é monitorado a cada intervalo de amostragem, tal como 

apresentado na expressão (100). 

   0tr k P  (100) 

Com isso, o coeficiente de atrito e o momento de inércia identificado são dados por 

1ˆ ,m
n

m

a
B

b


  (101) 

 

ˆ
ˆ .

ln

n s

m

B T
J

a
   (102) 

Com base na identificação dos parâmetros mecânicos, o sistema de controle de 

velocidade auto ajustável pode ser apresentado no diagrama da Figura 20.  
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Figura 20 – Diagrama do sistema de controle de velocidade auto ajustável 
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2.8 SIMULAÇÃO DO CONTROLADOR AUTO-AJUSTÁVEL DE VELOCIDADE 

Para verificar o desempenho do controlador PI auto ajustável de velocidade 

apresentado no diagrama da Figura 20 foram realizadas simulações computacionais. Pode-se 

observar, uma certa flexibilidade com relação à referência de velocidade para o controlador PI. 

Até então nas simulações foram utilizadas, referência de velocidade do tipo degrau e do tipo 

rampa. Para esta seção será utiliza uma referência de velocidade do tipo sigmoide. 

Na Figura 21 é apresentado o sistema de acionamento da máquina de indução com 

os controladores IFOC e o controlador auto ajustável.  
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Figura 21 – Controle IFOC com controle auto ajustável 

 

A frequência natural (ωn), o coeficiente de amortecimento (ζ) e o tempo de 

assentamento (ts) dos controladores PI’s foram projetados e seus valores são apresentados na 

Tabela 2.  

Tabela 2 – Parâmetros pré-definidos dos controladores 

Estrutura Parâmetros 

PI de correntes (Ids e Iqs) ωn=490,5 rad/s ζ=1,00 ts = 0,0082s 

PI de fluxo rotórico ωn=291,0 rad/s ζ=0,70 ts = 0,0200s 

PI de velocidade ωn=17,62 rad/s ζ=1,00 ts = 0,2270s 

 

Na Figura 22 é apresentado a resposta dinâmica da velocidade rotórica com 

controlador PI fixo e com controlador PI auto ajustável. Com isso, é possível avaliar o 
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desempenho do controlador auto ajustável, onde apresenta comportamento dinâmico 

semelhante ao PI fixo. No controlador auto ajustável qual pode-se verificar que no instante de 

tempo de aproximadamente 4,3 segundos a velocidade real sofre um pequeno desvio. Isso 

acontece, pois, o RLS está realizando a identificação dos parâmetros do sistema. A inicialização 

do identificador de parâmetros foi feita com os seguintes valores amec = 0,999 e bmec = 1. Com 

esta simulação foram obtidos o momento de inércia e o coeficiente de atrito, onde são 

apresentados na Figura 23. Os parâmetros mecânicos identificados na Figura 23 pode ser 

comparado com a Tabela 1, onde apresentar os valores desses parâmetros.   

 

  

Figura 22 – Resposta dinâmica do controlador de velocidade com controlador PI fixo e com controlador 

PI auto ajustável 

 

 

Figura 23 – Parâmetros mecânicos identificados 
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O desempenho do controlador automático pode ser melhorado, alterando os 

parâmetros de inicialização do identificador de parâmetros. Na Figura 24 foi realizado a 

alteração dos parâmetros de inicialização, sendo amec = 0,9 e bmec = 0,01. Também, para avaliar 

o desempenho do controlador de velocidade, foi inserido no sistema uma carga em degrau de  

6 N.m no instante de tempo de 8s e em 12s foi retirada a carga do sistema. A velocidade rotórica 

apresentou bom desempenho com a inserção e retirada de carga. 

 

 

Figura 24 – Resposta dinâmica da velocidade rotórica com inserção de carga 

2.9 SUMÁRIO 

Neste capítulo, foi apresentada a modelagem matemática do motor de indução 

trifásico. A partir do modelo trifásico do MI é obtido um modelo bifásico equivalente. Esse 

modelo é obtido utilizando a transformação de Clarke, que converte o sistema trifásico em um 

equivalente bifásico. Na sequência, é utilizada a transformação de Park, que simplifica o sistema 

equivalente bifásico, em um sistema pseudo-estacionário. Essas transformações matemáticas 

são apresentadas no Apêndice A. Com a realização da modelagem, implementou-se no ambiente 

de simulação Matlab® o modelo do MIT. Para fins de controle, foi apresentado o controle 

vetorial IFOC, apresentando a discretização do sistema e a metodologia de projetos dos 

controladores PI’s. Por fim, utilizou-se um identificador de parâmetros mecânicos para ajuste 

automático dos ganhos do controlador de velocidade, para melhorar o seu desempenho. 
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As simulações apresentadas comprovam o bom desempenho do controlador auto 

ajustável e da identificação de parâmetros, mesmo com variação de velocidade e inserção de 

carga no sistema. Com isso, em análise numérica comprovou o bom funcionamento do 

controlador auto ajustável na estrutura IFOC. Os resultados com o controlador PI fixo e PI auto 

ajustável mostraram-se satisfatórios.   
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3. TÉCNICAS DE ESTIMAÇÃO DE VELOCIDADE 

3.1 INTRODUÇÃO 

De acordo com Holtz (2002), acionamentos com controle de velocidade sensorless 

apresentam vantagens quando se trata de redução da complexidade de hardware, menor custo, 

tamanho reduzido do sistema de acionamento do motor de indução, além da eliminação do cabo 

do sensor, melhor imunidade a ruídos e menor manutenção ao sistema. Como desvantagens, 

algumas técnicas de estimação de velocidade apresentam dependência paramétrica, e são 

suscetíveis a variações destes parâmetros. Além disso, algumas técnicas sensorless exigem a 

solução de cálculos numéricos, que necessitam de processadores de alto desempenho para sua 

resolução. 

Com o desenvolvimento da microeletrônica e a contínua redução dos custos 

computacionais, torna-se cada vez mais interessante a substituição de transdutores mecânicos 

por soluções baseadas em software, ou seja, estimação. Na Figura 25 é apresentado um 

diagrama das principais técnicas de estimação de velocidade, classificadas em dependentes de 

parâmetros elétricos e dependentes de harmônicos. Na técnica de estimação por modos 

deslizantes está difundida em: M.D. (I) literatura e M.D. (II) proposição de uma estrutura em 

modos deslizantes, sendo uma das contribuições do trabalho. A diferença da proposição com o 

que a literatura apresenta está no modo em que é obtido a variável de fluxo rotórico, sem 

depender da velocidade rotórica.  

Ranhuras do Motor 

e Injeção de 

Harmônicos 

MRAS Regressão Linear Filtro KalmanPLL

Dependente de 

Parâmetros 

Elétricos 

Técnicas de 

Estimação de 

Velocidade

Escorregamento
Sliding

 Mode

M.D. (I) M.D. (II)
Fluxos 

Rotóricos

Potência 

Reativa 

Instantânea

FCEM

 

Figura 25 – Diagrama resumido das técnicas de estimação de velocidade 
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A estimação de velocidade utilizando-se a metodologia das ranhuras e da injeção de 

harmônicos apresentam desempenho considerável em baixas velocidades, muito próximas a 

zero. Alguns trabalhos como em Jasen e Lorenz (1995) e Cilia et al. (1997), tratam essa linha 

de estudo. Contudo, a injeção de sinais causa oscilações de torque, vibração e ruído audível. 

Este tipo de estimação é aplicável para motores com características especiais, não sendo comum 

para motores tradicionais. 

A partir do conhecimento da modelagem do MIT, como apresentado anteriormente 

ou para maiores detalhes podem ser encontrados no Apêndice B é possível compreender a 

primeira técnica de estimação dependente do modelo do motor, apresentada a seguir.  

3.2 ESTIMAÇÃO BASEADA NO MODELO DQ (ESCORREGAMENTO) 

Uma das primeiras tentativas de se utilizar velocidade estimada para eliminar o 

sensor foi apresentada por Abbondanti e Brennen (1975). O método é baseado na obtenção do 

escorregamento da máquina através de um circuito analógico. Com isso, mede-se somente as 

grandezas terminais (corrente e tensão), onde os autores derivaram um sinal analógico 

proporcional ao escorregamento da máquina.  

A elevada dependência paramétrica, principalmente da resistência rotórica é a 

limitação dessa técnica. A equação (103) apresenta o modelo de tensão do MIT, onde é possível 

obter a velocidade síncrona apresentada na equação (104). 

ωsR p  s s s sV I λ λ  (103) 

   β β α α α β

2 2
α β

λ λ
ω

λ λ

s sV R I V R I  



 (104) 

onde Vs = [Vα  Vβ]T são tensões estatóricas, Is = [Iα  Iβ]T correntes estatóricas, λs = [λα  λβ]T  fluxos 

estatóricos e ω é a velocidade do sistema de referência.  

O escorregamento do motor de indução quando modelado no referencial do fluxo 

rotórico, pode ser obtido conforme a equação (105) ou podendo ser substituído pela corrente 

estatórica de eixo direto, sendo apresentado por 

ω ,
τ λ

qsm
sl

r dr

IL
  (105) 



67 

 

1
ω .

τ

qs
sl

r ds

I

I
  (106) 

Desta forma, a velocidade estimada pode ser obtida como apresenta a equação 

(107). Como pode ser observado, as equações do escorregamento e da velocidade síncrona 

dependem da indutância mutua e rotórica. Também, em baixas velocidades, próximas a zero, a 

frequência estatórica, como também as correntes estatóricas tornam-se pequenas, dificultando 

a integração devido ao possível nível de offset do sensor. Além disso, as tensões nos terminais 

da máquina passam a sofrer grande influência da resistência estatórica, devido à variação 

térmica, influência essa maior no modelo do fluxo rotórico (Leonhard, 1997). 

 
1

ω̂ ω ωr sl
ppN

   (107) 

Para se obter um melhor desempenho em baixas rotações, em Bose (1997) é 

proposto a utilização de uma estrutura híbrida para o acionamento do MIT. Quando a velocidade 

de escorregamento é próxima à velocidade síncrona, a estratégia de controle DFOC é utilizada, 

quando a velocidade síncrona supera à velocidade de escorregamento o modelo passa a ser 

controlado pelo IFOC. 

Existem dois problemas no uso dessa técnica: 

 A operação de integração para a obtenção dos fluxos estatóricos, sofre problemas 

de saturação quando a velocidade fica próxima a zero; 

 Dependência paramétrica, principalmente da resistência rotórica, que varia com 

a temperatura. 

3.2.1 Escorregamento para Sistema de Referência 

Uma outra maneira de encontrar o sistema de referência, pode ser analisado na 

equação (104), onde para esse caso deve-se ter o conhecimento da velocidade rotórica podendo 

ser medida pelo sensor, ou obtida através de outra técnica de estimação de velocidade. 

Ressaltando que está subseção (3.2.1) não tem como foco a estimação da velocidade rotórica, 

mas em outra forma de se obter o sistema de referência para o controle IFOC. Os fluxos 

estatóricos da equação (104), são apresentados nas equações (108) e (109). 

 α α αλ ,sV R I dt   (108) 
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 β β βλ .sV R I dt   (109) 

A integral das equações (108) e (109) está propensa a erros causados por pequenos 

sinais de offset nas medições dos sinais de tensão e corrente, que são somados no decorrer do 

tempo, levando a saída do integrador à saturação. Normalmente, um filtro passa-baixa de 

primeira ordem é utilizado onde a constante de tempo do filtro Tc é muito maior que o período 

da frequência fundamental do sinal. Entretanto, o uso de uma constante Tc muito elevada causa 

problema de atraso, mesmo para dinâmicas inferiores a constante de tempo do filtro. Isso acaba 

provocando oscilações indesejáveis no torque elétrico. Esse problema pode ser atenuado 

conectando filtros passa-baixas em cascatas. O ganho e a fase dos filtros são obtidos em função 

da frequência estatórica.  

3.3 PLL (Phase-Locked Loop) 

O princípio do circuito PLL tem sido usado em muitas aplicações, como 

recuperação de temporização (De Glória, et al., 1999) e controle de máquinas (Lai, et al., 1996). 

Este circuito é responsável pela determinação da frequência e ângulo de fase da componente 

fundamental de sequência positiva de um sinal qualquer mesmo sobre a presença de harmônicos 

(De Oliveira, 2007). Em Beeddiaf (2014) apresenta a técnica de PLL para estimação da 

frequência do sistema, na qual necessita apenas dos valores de tensões estatóricas (Vα e Vβ) e 

um controlador PI, obtendo assim a velocidade síncrona.  

Segundo Ran e Guagzhou (2009), com base na teoria de PLL, o diagrama de blocos 

da posição estimada síncrona do sistema pode ser visualizado como apresenta a Figura 26. 

A seguir, uma análise matemática apresenta o princípio de funcionamento deste 

método. A dedução será apresentada com relação as correntes trifásicas defasadas entre si de 

120º e com um módulo Is, sendoθo ângulo do sistema de referência e θ̂ângulo obtido pelo PLL 

utilizado na transformada de Park. A equação (110) apresenta as correntes trifásicas. 

 

 

 

sin θ

2πsin θ
3

2πsin θ
3

s
a

b s

c
s
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I I

I
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 
  
  

   
   

 
 

 (110) 

Com o uso da transformada de Clarke (apêndice A) e a utilização de propriedades 

trigonométricas, tem-se  
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 (111) 

Com a transformada de Park (apêndice A), obtém-se as correntes no eixo direto e 

em quadratura, conforme  

   

   
α

β

ˆ ˆcos θ sin θ
.

ˆ ˆsin θ cos θ

d

q
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         
     

 (112) 

Substituindo a equação (111) na equação (112), tem-se a equação (113). 

 
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   

 (113) 

Substituindo a equação (110) na equação (113), tem-se  
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 (114) 

Utilizando propriedades trigonométricas, conforme a equação (115) na equação 

(116). 

         sin sin cos cos sin ,a b a b a b    (115) 

     2π 2πsin θ sin θ 3 cos θ .
3 3

      (116) 

Substituindo o resultado da equação (116) na equação (114), tem-se: 
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 (117) 

Solucionando a equação (117), tem-se a equação (118). 
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 

 

ˆsin θ θ

ˆcos θ θ

d s

q s

I I

I I

 

 
 (118) 

As equações (110)-(118) indicam que, se a transformação de Park produzir como 

resultado Id igual a zero, pode-se conclui que se o θ̂convergiu θ . Portanto é possível obter uma 

equação de erro para o sistema, conforme  

 ˆε sin θ θ ,sI   (119) 

onde  

2 2
α β .sI I   (120) 

 Quando ˆθ θ 0   pode-se obter uma equação simplificada, onde o erro ε é 

linearizado assumindo que: 

 ˆθ θ θ ,   (121) 

   ˆ ˆε sin θ θ θ θ θ.s s sI I I      (122) 

Esta aproximação é válida assumindo que o erro estimado é pequeno. É assumido 

também que ε é calculado corretamente.  

De acordo com a Figura 26 e considerando a equação de erro que pode ser usada 

para a estimação da posição ao valor correto usando as seguintes equações (123) e (124). 

1

ω̂
κ θ,

d
K

dt
  (123) 

2

θ̂
ω̂ κ θ.

d
K

dt
   (124) 
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Figura 26 – Diagrama PLL para estimação da velocidade síncrona 

 

Utilizando as equações linearizadas a função de transferência estimada pode ser 

escrita como apresenta a equação (123), conforme Eskola (2006): 
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 

 
2 1

2
2 1

ω̂ κ κ
.

ω κ κ

s Ks K

s s Ks K




 
 (125) 

A equação (125) representa a função de transferência da Figura 26. Essa equação 

apresenta um polinômio característico 
2 22ρ ρs s  . Para escolha correta dos ganhos κ1 e κ2, 

obtendo bom desempenho e evitando oscilações, ambos os polos devem estar localizados no 

eixo real (Harnefors & Nee, 2000): 

ρ,s    (126) 

onde ρ é uma constante positiva. 

Os ganhos κ1 e κ2 podem ser calculados de acordo com Eskola (2006): 

2

1 2

ρ 2ρ
κ e κ .

K K
   (127) 

O ganho κ2 é o ganho proporcional do controlador PI e κ1 é o ganho integral. Uma 

análise mais detalhada dos ganhos e da estabilidade do circuito PLL aplicado ao controle de 

motores é realizado por Harnefors and Nee (2000). Para obter a velocidade rotórica, basta 

utilizar a equação do modelo da máquina, conforme a equação (128). 

1 1
ˆ ˆω ω

τ

qs
r

pp r ds

I

N I

 
  

 

 (128) 

3.3.1 PLL para Sistema de Referência 

Assim como a técnica de escorregamento, o PLL também pode ser utilizado para 

identificar o sistema de referência de um sistema. Com isso, faz-se necessário o conhecimento 

da velocidade rotórica, podendo essa ser medida ou estimada por outra técnica.  

A vantagem de utilizar-se o PLL como identificação de um sistema de referência é 

que não depende de parâmetros da máquina, diferentemente da equação (105) ou (106) base do 

sistema de referência do controle vetorial IFOC. 

A Figura 27 e 28 apresentam a diferença entre obter o sistema de referência por PLL 

e pela equação (106). 
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Figura 27 – Sistema de referência com a modelagem no fluxo rotórico 
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Figura 28 – Sistema de referência utilizando PLL 

 

Uma alternativa para obtenção para o sistema de referência é a utilização do circuito 

de PLL. Ressaltando que essa análise é para o controle vetorial, não sendo foco principal o 

sistema com controle de velocidade sensorless da máquina elétrica. 

3.4 MRAS 

A técnica de modelo de referência adaptativo é usada tanto para controle 

(denominado de Model Reference Adaptive Control (MRAC)) quanto na estimação de estados 

(denominado de MRAS) do MIT, na qual sua implementação é relativamente simples e requer 

menos esforço computacional em comparação a outros métodos (Gayathri, et al., 2012). 

Existem diferentes modelos de MIT que podem ser utilizados no projeto de 

estimadores de velocidade para a obtenção de sistemas MRAS. O funcionamento do MRAS é 

simples, sendo composto por dois modelos distintos, como apresenta a Figura 29. O primeiro 

modelo é conhecido como modelo de referência, onde é contido uma expressão do modelo do 

MIT, sendo que as tensões e correntes podem ser entradas do modelo e a saída é um estado (x) 
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qualquer do MIT. O modelo de referência caracteriza-se por não possuir nenhum parâmetro 

adaptativo e opera como referência para o modelo adaptativo. Este modelo, assim como o 

modelo de referência, contém uma expressão do modelo do MIT, contudo, essa expressão 

contém um parâmetro ajustável, ou seja, que se adapta durante a execução do estimador. A saída 

do modelo adaptativo é o mesmo estado estimado  x̂ pelo modelo de referência, sendo que as 

duas saídas são comparadas gerando um sinal de erro (ε), que é a entrada do mecanismo de 

adaptação. Quando ε 0 , ou seja, existe uma diferença entre o valor gerado pelo modelo de 

referência e o modelo adaptativo. Com isso, o mecanismo de adaptação produz um sinal que 

conduz o erro entre os dois modelos para zero. Desta forma, quando ε 0 se conclui que o valor 

produzido pelo mecanismo de adaptação (y) seja o correto. Portanto, o parâmetro ajustável pode 

ser um estado do MIT, como a velocidade angular do rotor, ou velocidade síncrona dos fluxos 

ou até mesmo parâmetros do MIT, como as resistências (VAS, 1998). 

Modelo 

de 

Referência

Modelo 

Adaptativo

Controlador 

PI

x

Ɛ

y

Sinais 

de 

Entrada

x̂

 

Figura 29 – Configuração Genérica do estimador MRAS 

 

Uma série de trabalhos tem sido propostos na literatura apresentando o MRAS para 

a estimação de velocidade, como em (Tajima & Hori, 1991), (Schauder, 1992), (Peng, 1994), 

(Martins, 2006), (Pereira, 2014). A maioria desses trabalhos são diferenciados basicamente em 

dois aspectos: diferentes formas de estruturar o mecanismo de adaptação e a incorporação de 

estimação online de alguns parâmetros usados, como resistência rotórica e constante de tempo 

rotórica.  

Dentro do sistema MRAS, existem algumas formas distintas de estimar a velocidade 

rotórica, tais como: 

 Fluxos Rotóricos (FR); 

 Força Contra Eletromotriz (FCEM); 

 Potência Reativa Instantânea (PRI). 
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3.4.1 MRAS – FR 

Um dos MRAS mais utilizados para a estimação da velocidade é baseado nas 

equações do fluxo rotórico. Este estimador foi inicialmente proposto por Schauder (1992) e tem 

como característica o bom desempenho na estimação em média e alta velocidade. Entretanto, é 

sensível a variação das resistências da máquina, sendo mais afetado em baixas velocidades 

quando um pequeno erro no valor das resistências pode levar o sistema à instabilidade (Gadoue, 

et al., 2009). Contudo o bom desempenho do estimador em ampla faixa de operação 

impulsionou pesquisas voltadas ao monitoramento das resistências.  

Na Figura 30 é apresentado o diagrama da técnica MRAS - FR. No que é usado o 

modelo da tensão (modelo de referência) e o modelo da corrente (modelo adaptativo), obtidos 

das equações de fluxos rotóricos do modelo elétrico, como apresentado nas equações (129) e 

(130), respectivamente. Como pode ser visto na Figura 30, o erro entre os modelos é utilizado 

em um controlador PI para obter o sinal de estimação de velocidade. Essa estimativa atua no 

modelo adaptativo.  

Fluxo Rotórico 
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(    )
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Rotórico 

(λ)

Controlador 

PI

Modelo Adaptativo

Modelo de Referência

+

-

λr

Vs

Is

Ɛ

^

ωr

ˆ
rλ

ˆ
rλ

 

Figura 30 – Diagrama da estimação de velocidade pela técnica MRAS (FR) 

 

Note que, para obter a estimativa da velocidade rotórica, faz-se necessário integrar 

os modelos de referência e ajustável para obter os sinais de fluxo rotórico. Para evitar problemas 

de saturação devido a níveis CC e problemas de condição inicial em baixa velocidade, filtros 

passa-baixas foram utilizados no lugar das integrações ideias. 

α αα

β ββ

σ 0λ
,

0 σλ

s sr r

s sr m

V IR L pL

V IR L pL

       
        

          
 (129) 
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 

 (130) 

O erro entre os fluxos rotóricos (ε) é utilizado para realimentar um controlador PI 

para estimar a velocidade estimada dada pela equação (131), onde o operador  representa o 

produto vetorial entre os fluxos rotóricos. 

 ˆω̂ .i
r p

K
K

s

 
   

 
r rλ λ  (131) 

Os ganhos Kp e Ki do PI da equação (132) de acordo com Schauder (1992), devem 

respeitar a seguinte condição  

1
.

τ

i

p r

K

K
  (132) 

A análise de estabilidade do estimador MRAS para o caso de um motor de indução 

trifásico é apresentado em (Peng, 1994), o autor cita que os ganhos Kp e Ki devem ter valores o 

mais elevado possível.  

3.4.2 MRAS – FCEM 

O estimador de velocidade utilizado aqui baseia-se na proposta de Peng et.al. 

(1994). A contribuição desse trabalho consiste em utilizar a força contra eletromotriz (fcem) ao 

invés dos fluxos rotóricos como entrada do controlador PI. Essa modificação possibilitou a 

eliminação da integração presente no modelo proposto por Schauder.  

A partir da relação entre as correntes estatóricas e rotóricas com a corrente 

magnetizante (Peng, 1994), pode-se escrever 

  ,m

r

L

L
 r m sI I I  (133) 

onde 

, , .
T T T

dr qr ds qs dm qmI I I I I I            r s mI I I  (134) 

Pode-se ainda representar da seguinte forma. 
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   , .m m
dr dm ds qr qm qs

r r

L L
I I I I I I

L L
     (135) 

Considerando-se a equação do MIT no referencial estatórico e substituindo a 

equação (135) na equação (1), obtém-se 

   

   
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.
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s s mqs m

dm ds

m m pp r r r r pp r r
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   
                 
   

         
 

 

(136) 

Reescrevendo-se as duas primeiras linhas da equação (136), tem-se 

σ ρ ,
ds ds ds

s s
qs qs qs

V I I
R L

V I I

     
       

     
me  (137) 

onde 

.m

d
L

dt
 m

m

I
e  (138) 

Isolando-se o termo em, tem-se a fcem para o modelo de referência, na qual é 

apresentada na equação (139). 

σ .s s

d
R L

dt

 
   

 

s
m s s

I
e V I  (139) 

Com base nas duas últimas linhas da equação (136), obtém-se  

1 1
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qm qs qm
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r r

I I I

I I I

   
         

           
                
   

 (140) 

isolando-se o termo mI na equação (140), tem-se 

1 1
ω 0

τ τ
.

1 1
ω 0

τ τ

r
dm dsdm r r

qm qsqm
r

r r

I II

I II

   
         

         
             
   

 (141) 

Reescrevendo as duas últimas linhas da equação (136), com base na equação (141), 

obtém-se a fcem do modelo ajustável, conforme apresenta a equação (142). 
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Na Figura 31 é apresentado o diagrama de blocos para estimação da velocidade 

através da fcem.  

O erro entre as forças contra eletromotrizes ε é utilizado para realimentar um 

controlador PI para estimar a velocidade estimada dada pela equação (143)  

 ˆ ˆω .i
r p

K
K

s

 
   

 
m me e  (143) 

Os ganhos Kp e Ki do PI da equação (143) de acordo com Schauder (1992), devem 

respeitar a seguinte condição  

1
.

τ

i

p r

K

K
  (144) 
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Figura 31 – Diagrama da estimação de velocidade pela técnica MRAS (FCEM) 

 

3.4.3 MRAS – PRI 

Existem diferentes modelos do motor de indução que podem ser usados para o 

projeto de estimadores de velocidade, a partir da técnica MRAS. Assim, como os demais 

MRAS, neste estimador a velocidade é estimada a partir de um mecanismo de adaptação do erro 

entre as saídas dos dois modelos. Na Figura 32 é mostrado o diagrama de blocos do sistema de 

estimação com base na potência reativa instantânea.  
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Figura 32 – Diagrama da estimação de velocidade pela técnica MRAS - PRI 

 

Com o conhecimento da fcem e das correntes estatóricas é possível definir a 

potência reativa que será utilizada no estimador de velocidade, como o modelo de referência, o 

qual é definido por,  

 .mq  s mI e  (145) 

Substituindo a equação (139) na equação (145), sabendo que 0 s sI I , resultando 

em  

 σ ρ .m sq L  s s sI V I  (146) 

Resolvendo o produto vetorial da equação (146), obtém-se  

σ σ ,
qs ds

m ds qs s qs ds s

dI dI
q k I V L I V L

dt dt

    
       

    
 (147) 

onde k é um vetor unitário perpendicular aos vetores do eixo direto e de quadratura que pode 

ser visualizado na Figura 33. 



ωr
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me
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q

d

mq
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me

 

Figura 33 – Coordenadas do produto vetorial 

 

Representando a equação (145) na forma matricial, o modelo de referência pode ser 

reescrito como 
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 (148) 

A direção do vetor qm é perpendicular aos eixos direto e quadratura. 

O sistema adaptativo é obtido a partir da potência reativa instantânea observada. 

Considera-se essa variável observada, pois esse modelo é dependente da velocidade rotórica 

que neste caso, é estimada. Então, reconsiderando a equação (145). 

 ˆˆ .mq  s mI e  (149) 

Substituindo a equação (141) na equação (138), tem-se 
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Reescrevendo a equação (149) com base na equação (150), pode-se novamente 

definir a potência reativa instantânea observada, tal como a equação (151) 
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 (151) 

Comparando as potências reativas do modelo de referência, dada pela equação 

(148), com a potência reativa observada, dada pela equação (151), obtém-se a velocidade 

estimada através de um controlador PI. 

 ˆ ˆω .i
r p m m

K
K q q

s

 
   

 
 (152) 

Os ganhos Kp e Ki do controlador PI da equação (152) de acordo com Schauder 

(1992), devem respeitar a seguinte condição, conforme apresenta a equação (153). 

1
.

τ

i

p r

K

K
  (153) 

A análise de estabilidade do estimador MRAS para o caso de um motor de indução 

trifásico é apresentado em (Peng, 1994), o autor cita que os ganhos Kp e Ki devem ter valores o 

mais elevado possível.  
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3.5 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO 

Na Figura 34 é apresentado o diagrama de blocos do sistema simulado, onde 

considera-se a mesma estratégia de controle IFOC apresentada no capítulo 2, mas desta vez a 

velocidade rotórica que realimenta o controlador PI da malha mecânica é estimada. No ambiente 

de simulação Matlab® é possível escolher qual técnica de estimação apresentada será utilizada 

na malha de velocidade.  
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Figura 34 – Diagrama de blocos do Sistema Simulado no Matlab 

 

Para análise de comparação das técnicas supracitadas, são realizados os mesmos 

testes para todas as técnicas, sendo esses: rampa de aceleração de 0 para 360 RPM (rotações por 

minuto) no instante de tempo de 2 a 4s, diferentes níveis de velocidade, inserção de carga de 

10% do valor nominal, ou seja, 301,5W com um torque de carga de 8N.m no instante de tempo 

de 6s e também será avaliado o desempenho do sistema perante as variações paramétricas de 

resistência e indutância estatórica, conforme Pelegrin et al (2015). 

Na Figura 35 é ilustrado o comportamento da estimação de velocidade através da 

técnica de escorregamento, baseada nas equações da máquina. A Figura 35(a) apresenta a 

estimação de velocidade, onde pode-se observar que a velocidade convergiu para a referência. 
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A Figura 35(b) apresenta o comportamento da estimação de velocidade com diferentes níveis 

de velocidade. Na Figura 35(c) é realizado a inserção de torque de carga de 8N.m no sistema e 

na Figura 35(d) ilustra-se o desempenho do estimador de velocidade com variação paramétrica 

de resistência e indutância estatórica. 

  

          (a)           (b) 

  

         (c)           (d) 

Figura 35 – Estimação de velocidade pela técnica de escorregamento: (a) estimação de velocidade, (b) 

variação com inversão de velocidade (c) inserção de carga e (d) variação paramétrica 

 

Na Figura 36 é apresentado o comportamento da estimação de velocidade através 

da técnica PLL. A Figura 36(a) apresenta a estimação de velocidade, onde pode-se observar que 

a velocidade convergiu para a referência. Nos instantes de tempo iniciais ocorre um pequeno 

desvio na velocidade estimada. Na Figura 36(b) é apresentado o comportamento da estimação 

de velocidade com diferentes níveis de velocidade. Na Figura 36(c) é realizado a inserção de 

torque de carga de 8N.m no sistema e na Figura 36(d) ilustra-se o desempenho do estimador de 

velocidade com variação paramétrica da resistência e indutância estatórica, onde pode-se 

perceber a baixa sensibilidade paramétrica desta técnica. 
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          (a)        (b) 

 

 

 
       (c)        (d) 

Figura 36 – Estimação de velocidade pela técnica PLL: (a) estimação de velocidade, (b) variação com 

inversão de velocidade (c) inserção de carga e (d) variação paramétrica 

 

Na Figura 37 é apresentado o comportamento da estimação de velocidade através 

da técnica MRAS - FR. A Figura 37(a) apresenta a estimação de velocidade, onde pode-se 

observar que a velocidade estimada convergiu para a referência. Na Figura 37(b) é apresentado 

o comportamento da estimação de velocidade com diferentes níveis de velocidade. Na Figura 

37(c) é realizado a inserção de torque de carga de 8N.m no sistema, onde pode-se perceber a 

alta sensibilidade com relação ao incremento de carga e na Figura 37(d) ilustra-se o desempenho 

do estimador de velocidade com variação paramétrica da resistência e indutância estatórica, 

onde pode-se verificar que a velocidade rotórica foi para instabilidade no momento da alteração 

da indutância estatórica. 
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        (a)           (b) 

  

        (c)           (d) 

Figura 37 – Estimação de velocidade pela técnica MRAS – FR: (a) estimação de velocidade, (b) variação 

com inversão de velocidade (c) inserção de carga e (d) variação paramétrica 

 

Na Figura 38 é apresentado o comportamento da estimação de velocidade através 

da técnica MRAS - FCEM. A Figura 38(a) apresenta a estimação de velocidade, onde pode-se 

observar que a velocidade estimada convergiu para a referência. Na Figura 38(b) é apresentado 

o comportamento da estimação de velocidade com variação de velocidade, onde apresenta um 

erro considerável em baixas rotações. Na Figura 38(c) é realizado a inserção de torque de carga 

de 8N.m no sistema, a qual observa-se a sensibilidade com relação ao incremento de carga e na 

Figura 38(d) ilustra-se o desempenho do estimador de velocidade com variação paramétrica da 

resistência e indutância estatórica, onde pode-se analisar um pequeno distúrbio no momento da 

alteração da indutância estatórica. Porém, não levou a velocidade rotórica para instabilidade 

como no estimador de velocidade pelo método de fluxos rotóricos. 
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        (a)          (b) 

  

       (c)           (d) 

Figura 38 – Estimação de velocidade pela técnica MRAS – FCEM: (a) estimação de velocidade, (b) 

variação com inversão de velocidade (c) inserção de carga e (d) variação paramétrica 

 

Na Figura 39 é apresentado o comportamento da estimação de velocidade através 

da técnica MRAS - PRI. A Figura 39(a) apresenta a estimação de velocidade, onde pode-se 

observar que a velocidade estimada convergiu para a referência. Na Figura 39(b) é apresentado 

o comportamento da estimação de velocidade com diferentes níveis de velocidade, onde 

apresenta erro em regime. Na Figura 39(c) é realizado a inserção de torque de carga de 8N.m 

no sistema, a qual observa-se a sensibilidade com relação ao incremento de carga e na Figura 

39(d) apresenta-se o desempenho do estimador de velocidade com variação paramétrica da 

resistência e indutância estatórica, onde pode-se analisar a instabilidade do sistema com 

variação desses parâmetros, sendo a indutância estatórica o parâmetro de maior influência neste 

estimador.  
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       (a)          (b) 

 
 

                                            (c)           (d) 

Figura 39 – Estimação de velocidade pela técnica MRAS – PRI: (a) estimação de velocidade, (b) variação 

com inversão de velocidade (c) inserção de carga e (d) variação paramétrica 

3.6 SUMÁRIO 

Neste capítulo foram apresentadas as principais técnicas de estimação de 

velocidade, onde foram apresentadas suas modelagens. Com o desenvolvimento do controle 

vetorial e a identificação de parâmetros mecânicos realizou-se a simulação do sistema em 

conjunto com as técnicas de estimação de velocidade.  

As técnicas abordadas apresentaram sensibilidade perante os parâmetros da 

máquina. Na região de alta velocidade acima de 300 RPM todos os métodos baseados na fcem 

apresentaram um bom desempenho, sem considerar os problemas de variação paramétrica. A 
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estimação de velocidade baseado em PLL apresenta bons resultados em toda faixa de 

velocidade, apresentando leve sensibilidade paramétrica.  

Além das técnicas previamente citadas para a estimação de velocidade, na literatura 

diversos autores descrevem técnicas de estimação por modos deslizantes. A abordagem por 

modos deslizantes é considerada uma ferramenta eficaz para o projeto de controladores para 

plantas com dinâmicas não lineares e incertezas paramétricas. Com isso, no próximo capítulo 

será apresentado o desenvolvimento da estimação de velocidade por modos deslizantes ou 

estrutura variável. 
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4. OBSERVADORES EM MODOS DESLIZANTES 

4.1 INTRODUÇÃO 

As técnicas de controle por modos deslizantes têm sido difundidas e utilizadas desde 

a década de 1950. A abordagem por modos deslizantes é considerada uma ferramenta eficaz 

para o projeto de controladores robustos para plantas com dinâmicas não lineares e incertezas 

paramétricas. As principais vantagens dessa técnica estão na simplicidade de projeto, 

invariância com relação as características do processo e rejeição a distúrbios externos (Utkin, 

1977). Com isso, tem sido utilizada para controle de processos em inúmeras aplicações como 

por exemplo, servomecanismos, controle de sistemas aeroespaciais, controle de máquinas 

elétricas, conversores estáticos, entre outros (Sabanovic, 2003). 

Esta técnica consiste em um observador adaptativo por modos deslizantes, 

baseando-se no erro de variáveis de saída conhecidas, por exemplo, as correntes no estator. O 

sinal de erro é gerado a partir dos valores medidos e estimados das correntes no estator, e este 

deve convergir para zero através do uso de superfícies de deslizamento previamente definidas. 

Este capítulo aborda o desenvolvimento dos observadores em modos deslizantes 

aplicados a máquinas de indução trifásicas. Os algoritmos são desenvolvidos em coordenadas 

estacionárias αβ0, o qual no primeiro algoritmo conhecido na literatura, contém três 

observadores: um de corrente estatórica, fluxo rotórico e velocidade rotórica. O segundo 

algoritmo proposição do trabalho, fundamenta-se em dois observadores: um de corrente 

estatórica e outro de velocidade rotórica, isto é possível através de manipulações matemáticas 

na modelagem do MIT.  

4.2 CONSIDERAÇÕES INICIAIS 

A técnica por modos deslizantes foi introduzida por volta dos anos 50, considerando 

inicialmente a análise de sistemas lineares de segunda ordem com realimentação do erro da 

saída e de sua derivada, onde a entrada de controle poderia assumir um entre dois valores 

possíveis. Entre os anos de 62 a 70, sistemas lineares de ordem superior, invariantes ou variantes 

no tempo, começaram a ser analisados. Em geral, os sistemas eram modelados através de sua 
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equação diferencial de mais alta ordem e uma única entrada ou através de seu modelo 

equivalente canônico controlável (Utkin, 1977). 

Proposta por Utkin, uma descrição matemática genérica para os sistemas de modos 

deslizantes pode ser formulada como: 

 Modelo no espaço de estados: 

  n, , , R , .mf t R  x x u x u  (154) 

 Superfície de chaveamento S(x) e ação de controle u(x,t): 

 S Gx x  (155) 

 
   

   

, para , 0
, ,

, para , 0

i i

i

i i

u t s t
u t

u t s t





 
 



x x
x

x x
 (156) 

onde iu
, iu

, is são funções contínuas e i = 1, 2, ... , m 

Um sistema de modos deslizantes é definido como um sistema não-linear, no qual 

cada componente do vetor de controle, descontínuo sobre uma superfície no espaço das 

coordenadas do sistema, pode ser igual a uma entre duas funções contínuas do vetor de estados. 

A síntese do problema está na escolha dos pares de funções iu
e iu

e das superfícies 0.is   

Estabelecer o controle em modos deslizantes conforme a equação (154), requer a 

especificação de m funções de chaveamento, que determinarão a dinâmica desejada do sistema: 

      1 ,..., ,
T

ms s sx x x  (157) 

e uma ação de controle conforme a equação (156) que garanta a condição de convergência para 

a interseção das superfícies de chaveamento a partir de qualquer estado inicial 0ix do sistema, 

em tempo finito. As condições citadas são ilustradas na Figura 40. 

O projeto de um sistema de controle em modos deslizantes envolve diversos 

aspectos que compreendem os métodos matemáticos para a descrição do seu comportamento, a 

teoria de controle e conhecimentos na área de sua aplicação.  

Os métodos matemáticos, usados para descrever a operação em modos deslizantes 

na interseção das superfícies de chaveamento e na determinação das condições que garantam 

sua existência, deparam-se com a descontinuidade da ação de controle, por vezes não 

encontrando soluções únicas para as equações diferenciais que representam o sistema. 
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Figura 40 – Modos deslizantes na interseção das superfícies de descontinuidade 

 

No estágio atual, alguns aspectos são determinantes para a continuidade do avanço 

da teoria de modos deslizantes: a existência de um método geral de projeto que permita a 

aplicação a sistemas complexos, sua indubitável robustez quanto às perturbações e incertezas 

paramétricas e o desenvolvimento das técnicas de redução do chattering. Devido ao 

chaveamento finito, a trajetória do sistema sobre a superfície oscila, e a entrada do controle 

muda de forma descontínua. Esta oscilação é denominada chattering e é indesejável, pois 

envolve alta atividade de controle que podem excitar as dinâmicas de alta frequência não 

modeladas da planta, resultando em instabilidades não previsíveis, podendo causar também 

ruído audível, baixa precisão de controle, gastos nos movimentos de partes mecânicas e altas 

perdas por calor nos circuitos de potência. As dinâmicas referem-se aos sensores e atuadores 

que são negligenciados no processo de modelagem do sistema. Algumas das causas para o efeito 

de chattering está relacionada com a frequência de comutação limitada devido: implementação 

de tempo discreto, tempo de conversão A/D e D/A, frequência de comutação finita dos 

componentes e intoleráveis perdas de energia. E o efeito pode ser analisado nas dinâmicas não 

modeladas do sistema, como apresentado na Figura 41. 
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Figura 41 – Causas de vibrações chattering 
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4.3 FUNDAMENTOS SOBRE OS OBSERVADORES EM MODOS DESLIZANTES 

O conceito dos observadores de estado foi inicialmente proposto por David 

Luenbeger (Luenberger, 1971), como uma solução aproximada para os estados não disponíveis 

para medições, em sistemas lineares invariantes e contínuos no tempo.  

O projeto de observadores usando modos deslizantes foi apresentado por 

E.A.Misawa e J.K. Hedrick, em 1979, tratando o problema da observação como um caso 

especial de controle de estados. As superfícies de chaveamento foram definidas em função da 

dinâmica desejada para o erro de estimação e de forma similar ao controle em modos 

deslizantes, atribui-se ao erro de observação o mesmo comportamento básico dos estados no 

controle em modos deslizantes: determinada condição de convergência o erro deve-se 

direcionar para à superfície de chaveamento (Slotine, 1987). 

Dado o sistema dinâmico não-linear definido a partir de 

     , ,
d

x t f x t u t
dt

   (158) 

em que  ,f x t é uma função contínua de comportamento não totalmente definido,   0,f x t f

e 0f  é uma constante. Com isso, a lei de controle pode ser realizada por uma função relé do erro 

de rastreamento      refe t x t x t  , como ilustrado na Figura 42, onde  refx t é a referência e 

a lei de controle  u t é dada por,  

      0, constante,S e t sign e u   (159) 

    0 0, constante.u t u S e t u   (160) 

Os valores de  e t e de sua derivada  e t têm sinais diferentes se 
0 0 ,

refdx
u f

dt
 

onde  

        0, .ref

d d
e t x t f x t u sign e t

dt dt
    (161) 

Com isso, significa que a amplitude do erro de rastreamento deve diminuir em uma 

razão de tempo limitada (Vieira, 2012). 
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u0

-u0

e u

 

Figura 42 – Esquema de controle através do erro de rastreamento 

 

Para garantir uma solução através de uma entrada de controle finita  ,u x t , 

considera-se inicialmente  

 
0

0.
t

e x


  (162) 

A partir da definição de uma superfície  ,s tx no espaço de estados nR em função de

 e x , ou seja,  

  , 0,s e x t   (163) 

e considerando a condição inicial dada pela equação (162), com isso    refx t x t é equivalente 

garantir a permanência sobre a superfície  ,s tx para todo 0t  , de tal forma que  ,s tx  

represente uma equação diferencial de solução única *x x . 

Uma vez que as condições de existência e convergência para os modos deslizantes 

foram atingidas, pode-se obter uma lei de controle que garanta que todas as trajetórias em torno 

da superfície de chaveamento apontem em sua direção.  

Em outras palavras, a ideia exposta acima é tomar uma função bem definida para a 

descrição da dinâmica do erro   ,s e x t e selecionar uma entrada de controle que satisfaça a 

condição de convergência de tal forma que   0e x  quando t   . 

A concepção dos observadores em modos deslizantes consistirá na observação de 

uma variável de estado mensurável de tal forma que a superfície de chaveamento seja 

estabelecida através de seu erro de observação e assim, à medida em que o erro de observação 

desta variável é reduzido, o erro do sistema observado também tenderá a zero.  

A implementação digital deste observador leva a oscilação de discretização. Uma 

possível solução para este problema consiste em introduzir no observador uma banda variável 

na função de erro de rastreamento, ou seja, permitir que a trajetória do sistema permaneça sobre 

uma região ao redor da superfície de deslizamento e não restritamente sobre a superfície. 
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4.3.1 Banda Variável na Função de erro de Rastreamento   

Com o intuito de diminuir o erro em regime e o chattering, esta técnica substitui a 

lei de controle descontínua por uma aproximação continua tal que a dinâmica não modelada não 

seja modelada (Brandtstadter, 2009). 

De acordo com Brandtstadlet (2009), o chattering pode ser reduzido se a 

aproximação diminuir o ganho do observador de uma banda variável definido em torno da 

superfície de deslizamento dado por: 

    ε ε .B x e x   (164) 

Com nRB , essa função de rastreamento descontínua é aproximada por uma laço 

de histerese ou uma função sigmoide. Por exemplo, a função escalar conforme a equação (159) 

e como apresentado na Figura 42, pode ser aproximada por uma função de histerese apresentado 

na equação (165) e ilustrado na Figura 43. 

ω
ε 1 Δ ,

ω

r
nom

b

 
  

 
 (165) 

 ε .z sign  (166) 

ou por uma aproximação não linear contínua apresentado na equação (167) e mostrado na Figura 

44.  

 0

1
0,5 ,

1
sign e

z u
e

 
    

 
 (167) 

onde ωr é a velocidade estimada ωb velocidade base do sistema, ou seja, essa variável depende 

da faixa de velocidade que será realizado o acionamento e Δnom é um ganho empírico, com base 

nos resultados experimentais. 

A teoria de controle singular pode ser utilizada para analisar a propriedade de 

estabilidade do sistema em malha fechada através da lei de aproximação. Usando uma função 

de Lyapunov apropriada, é possível verificar que o movimento do sistema desconsiderando a 

dinâmica não modelada é instável em uma vizinhança finita da descontinuidade da superfície, 

ao passo que as trajetórias convergem para esta superfície com desvios menores.  

Logo, com a abordagem da solução por banda variável, o modo deslizante é 

observado com uma garantia de imprecisão. Se a largura da banda variável escolhida é muito 

grande, o ganho linear na proximidade da superfície de deslizamento torna-se menor, e o seu 

desempenho é reduzido.  
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Figura 43 – Aproximação linear da função de rastreamento descontínua 
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Figura 44 – Aproximação não-linear da função de rastreamento descontínua 

4.4 OBSERVADORES EM MODOS DESLIZANTES APLICADOS ÀS MÁQUINAS 

DE INDUÇÃO TRIFÁSICAS 

O modelo de uma máquina de indução trifásica é apresentado no apêndice A. Nesta 

seção serão apresentadas novamente as equações dinâmicas das correntes estatóricas do MIT.  

Com base no modelo de corrente-fluxo rotórico do MIT, conforme apresenta a equação (168) é 

realizado a estrutura para os modos deslizantes.  

.
0

     
      

   

s ss

rr

I VI
A B

λλ
 (168) 

Na equação (150), Is são as correntes estatóricas, Vs são as tensões estatóricas e λr 

são os fluxos rotóricos, todas essas variáveis são correspondentes as componentes αβ, conforme 

apresenta a equação (169). 

α α

β β

λ
, , .

λ

ds r s

qs r s

I V

I V

     
       

     
s r sI λ V  (169) 

As matrizes A e B são descritas como apresenta a equação (170). 

, .
0

   
    

  

11 12 1

21 22

A A B
A B

A A
 (170) 

Com isso, substituindo a equação (170) na equação (168): 

11 12

21 22

.
0 0

A A

A A

         
          

       

s 1 ss

rr

I B VI

λλ
 (171) 

Por sua vez a equação (171) pode ser escrita conforme a equação (172). 
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  s 11 s 12 r 1 sI A I A λ B V  

 r 21 s 22 rλ A I A λ  

(172) 

Os elementos das matrizes A e B da equação (170) são dados, conforme  

η , 11A I  

 1β τ ω ,r pp rN 12A I J  

1τ ,r mL21A I  

1τ ω ,r pp rN 22A I J  

1
,

σ sL
1B I  

(173) 

onde estas sub-matrizes nas expressões (173) são constituídas pelas seguintes constantes. 

β ,
σ

m

s r

L

L L
  

2 2

2
η ,

σ

m r r s

s r

L R L R

L L


  

1 0
,

0 1

 
  

 
I  

0 1
.

1 0

 
  

 
J  

(174) 

Realizando o desenvolvimento das sub-matrizes da equação (170), tem-se: 

2 2

2

2 2

2

0
ση 0

,
0 η

0
σ

m r r s

s r

m r r s

s r

L R L R

L L

L R L R

L L

 
 

   
        

  

11A  

1

1

τ ω
β ,

ω τ

r pp r

pp r r

N

N





 
 
  

12A  

1

1

τ 0
,

0 τ

r m

r m

L

L





 
  
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21A  

1

1

τ ω
,

ω τ

r pp r

pp r r

N

N





  
 
  

22A  

(175) 
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 
 
 
 

1B  

Desta forma, a matriz A é apresentada na equação (176) 

2 2

1

2
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1 1

1 1

0 βτ ω
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0 ω βτ .
σ

τ 0 τ ω
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 
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   
 

  
  

A  (176) 

E a matriz B expressa na equação (177) 

1 0

σ 1

0 σ .

0 0

0 0

s

s

L

L

 
 
 

  
 
 
  

B  (177) 

4.4.1 Modos Deslizantes – M.D. (I) 

Este primeiro algoritmo envolvendo modos deslizantes é baseado em três 

observadores: fluxo rotórico, correntes estatóricas e velocidade rotórica. Esta técnica consiste 

em observador adaptativo, baseando-se no erro de variáveis de saída conhecidas como, por 

exemplo, as correntes do estator. O sinal de erro é gerado a partir dos valores medidos e 

estimados das correntes no estator, e deve convergir para zero através do uso de superfícies de 

deslizamento previamente definidas. Na Figura 45 é ilustrada a estrutura destes observadores e 

a relação com as variáveis de estado.  
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Figura 45 – Estimação da velocidade rotórica por M.D. (I) 

 

Os estimadores de fluxo rotórico e corrente estatórica são expressos na equação 

(178), onde x̂ é o vetor composto pelas componentes das correntes estatóricas e do fluxo rotórico 

estimadas, na qual são apresentados na equação (179), a matriz K são os ganhos definidos nas 

equações (180) e (181) e A e B são as matrizes definidas nas equações (176) e (177). 

 ˆˆ ˆ ,sign   s s sx Ax BV K I I  (178) 

α

β

α

β

ˆ

ˆˆ
ˆ ,

ˆˆ λ

λ̂

s

s

r

r

I

I

 
 

   
    

    
 
  

s

r

I
x

λ
 (179) 

,
 

  
 

1

1

K
K

LK
 (180) 

1 11 12

2 21 22

0
e .

0

k l l

k l l

   
    

   
1K L  (181) 

Desenvolvendo a equação (178), obtém-se a equação (182). 
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 ˆˆ ˆ ˆ ,r sign    s 11 s 12 1 s 1 s sI A I A λ B V K I I  

 ˆ ˆˆ ˆ .sign   r 21 s 22 r 1 s sλ A I A λ LK I I  

(182) 

Os valores da matriz K1 são ajustados iterativamente. Para a obtenção dos 

coeficientes da matriz L são definidos na equação (183), sendo q e γ constantes atribuídas 

experimentalmente. 

σ
ε ,s r

m

L L

L
  

 
1

1 ε ,
τ εr

x q    

ω̂
γ .

ε

ry   

 

(183) 

Portanto a matriz L é construída da seguinte forma: 

11

12

12

22

,

,

,

.

L x

L y

L y

L x

 



 

 

 (184) 

Com a apresentação das matrizes dos sistemas e desenvolvendo a equação (182), 

obtém-se o sistema de equações (185) em modo contínuo.  

 α α α β α 1 α α

β 1ˆ ˆˆ ˆ ˆˆη λ β ω λ ,
τ σ

s s r pp r r s s s
r s

I I N V k sign I I
L

        

 β β α β β 2 β β

β 1ˆ ˆˆ ˆ ˆˆη β ω λ λ ,
τ σ

s s pp r r r s s s
r s

I I N V k sign I I
L

        

   α α α β 11 1 α α 12 2 β β

1ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆˆλ λ ω λ ,
τ τ

m
r s r pp r r s s s s

r r

L
I N l k sign I I l k sign I I        

   β β α β 21 α α 22 β β

1ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆˆλ ω λ λ .
τ τ

m
r s pp r r r s s s s

r r

L
I N l sign I I l sign I I        

(185) 

O observador de velocidade rotórica será apresentado na sequência, pois é comum 

para os dois com base na técnica de modos deslizantes.  
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4.4.2 Modos Deslizantes – M.D. (II) 

Este algoritmo baseado em modos deslizantes, difere-se do primeiro algoritmo com 

relação a obtenção do fluxo rotórico. Uma vez que está variável não necessita ser adaptativa, 

conforme apresenta o M.D (I) através da velocidade rotórica. Com isso, o fluxo rotórico será 

obtido pelo estator. As equações de fluxos da máquina de indução são apresentadas das 

equações (186) e (187). 

,s mL L αβs αβs αβrλ I I  (186) 

.r mL L αβr αβr αβsλ I I  (187) 

Isolando a corrente rotórica na equação (187), tem-se: 

1
.m

r r

L

L L
 αβr αβr αβsI I I  (188) 

Substituindo a equação (188) na equação (186), obtém-se a equação (189): 

1
,m

s m
r r

L
L L I

L L

 
   

 
αβs αβs αβr αβsλ I λ  (189) 

com o desenvolvimento da equação (189), tem-se: 

σ m
s

r

d L
L

dt L
 

αβs

αβs αβr

I
λ λ . (190) 

As tensões estatóricas do MIT pode ser obtido conforme a equação (191). 

.s

d
R

dt
 

αβs

αβs αβs

λ
V I  (191) 

Com a substituição da equação (190) em (191) e realizando algumas manipulações 

matemáticas, obtém-se o fluxo rotórico em relação as variáveis do estator. Este sistema foi 

modelado no referencial estacionário, ou seja, ω = 0.  

A equação (192) apresenta o fluxo estatórico nas coordenadas αβ. 

   cos θ sin θ .
T

   αβs sλ λ  (192) 

Substituindo a equação (192) na equação (191), tem-se: 

    cos θ sin θ

s

d
R

dt

  
 

s

αβs αβs

λ
V I . (193) 
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Resolvendo a derivada da equação (193) encontra-se o termo ω, onde o sistema é 

modelado no referencial estacionário, ou seja, ω = 0. A equação (194) apresenta o 

desenvolvimento da equação (193).  

σ .m
s s

r

Ld
R L

dt L

 
   

 
αβs αβs αβs αβrV I I λ  (194) 

Isolando a derivada dos fluxos rotóricos da equação (194), tem-se: 

σr
s s

m

d dL
R L

dt L dt

 
   

 

αβr αβs

αβs αβs

λ I
V I . (195) 

Na forma de matricial a equação (195), torna-se, 

α α α

β β β

σ 0
λ

.
λ

0 σ

s s
r s sr

r s sm
s s

d
R L

V IdrLd

V Idt L d
R L

dr

   
                 

           
   

 (196) 

E as correntes estatóricas são obtidas conforme a equação (197). 

 

 

α αα α α α 1

β β 2β β β β

ˆˆ ˆ λ 0η 0 1 1
ˆβ ω

ˆ ˆ λ 00 η τ σ ˆ

s ss s r s

pp r
r sr ss s s s

sign I II I V kd
N

V kdt LI I sign I I

                                                  

I J I  

(197) 

Na Figura 46 é apresentada a estrutura para a estimação da velocidade rotórica com 

base no M.D (II). É possível observar as diferenças entre as estruturas M.D (I) e M.D (II) com 

relação ao fluxo rotórico. O M.D (I) apresenta dependência da estimação da velocidade rotórica, 

na qual se utiliza a técnica de modo deslizante para estimar o fluxo rotórico, sendo este o fluxo 

rotórico visto do rotor. No M.D (II) a obtenção do fluxo rotórico é com relação as variáveis do 

estator, sendo este o fluxo rotórico visto do estator.  
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 σr
s s

m

L
R L p

L
    r s sλ V I  ˆ ˆ ˆsign    s 11 s 12 r 1 s 1 s sI A I A λ BV K I I

   1 α α β 2 β β α
ˆ ˆω̂ μγ λ λr s s r s s rk sign I I k sign I I    

 

sI

sI

rλ

sI

ˆ
sI

ω̂r

ω̂r
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Figura 46 – Estimação da velocidade rotórica por M.D. (II) 

4.5 ANÁLISE DO ERRO DOS OBSERVADORES PARA ESTIMAR A VELOCIDADE 

ROTÓRICA 

Definindo o erro de velocidade conforme a equação (198). 

ˆΔω ω ω .r r r   (198) 

Portanto, 

ω̂ Δω ω .r r r   (199) 

Com isso as equações (170) e (173), são modificadas conforme a equação (200). 

ˆ Δ , A A A  (200) 

onde ΔA surge devido a diferença entre a velocidade real e a velocidade estimada. Portanto, a 

nova matriz é apresentada conforme a equação (201). 

ˆ . ΔA A A  (201) 

Analisando os elementos da matriz A, verifica-se que a A11 e A21 não dependem de

ω̂r . Conclui-se que  
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ˆ ,

ˆ .





11 11

21 21

A A

A A
 (202) 

Portanto, verifica-se que  

0. 11 21ΔA ΔA  (203) 

Analisando o termo ˆ
12A através da equação (199) e (201): 

 

 

1 1

1 1

τ ω Δω τ ω 0 Δω
ˆ β β .

Δωω Δω τ ω τ

r pp r r r pp r pp r

pp rpp r r r pp r r

N N N

NN N

 

 

      
        
             

12A

(204) 

Conclui-se, tal como esperado  

ˆ , 12 12 12A A ΔA  (205) 

em que  

0 Δω
β β ω .

Δω 0

pp r

pp r
pp r

N
N

N

 
   

  
12ΔA J  (206) 

Analogamente, para o termo ˆ :22A  

 

 

1 1

1 1

τ ω Δω τ ω 0 Δω
ˆ .

Δω 0ω Δω τ ω τ

r pp r r r pp r pp r

pp rpp r r r pp r r

N N N

NN N

 

 

        
        
               

22A

(207) 

Conclui-se, tal como esperado  

ˆ , 22 22 22A A ΔA  (208) 

onde 

0 Δω
ω .

Δω 0

pp r

pp r
pp r

N
N

N

 
  

  
12ΔA J  (209) 

Finalmente, a matriz ΔA tem o seguinte formato. 

0 0 0 β ω

0 β ω 0 0 β ω 0
.

0 ω 0 0 0 ω

0 0 ω 0

pp r

pp r pp r

pp r pp r

pp r

N

N N

N N

N

 
 

     
            

  

11 12

21 22

JΔA ΔA
ΔA

ΔA ΔA J
 (210) 

Definindo os erros do sistema, tem-se a equação (211). 
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ˆ ,

ˆ .

 

 

i s s

λ r r

e I I

e λ λ
 (211) 

Para implementar o modo deslizante a seguinte condição na equação (212) deve ser 

satisfeita. 

0.
d

dt
 i ie e  (212) 

A velocidade rotórica é apresentada na equação (213). A velocidade é obtida através 

da teoria de estabilidade de Lyapunov. A análise de estabilidade pode ser obtida em Ghanes e 

Zheng (2009). 

   11 α α β 22 β β α
ˆ ˆω̂ μγ λ λ .r s s r s s rk sign I I k sign I I    

 
 (213) 

4.6 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO 

As simulações mostram o comportamento dos observadores, tais como fluxo 

rotórico, correntes estatóricas e velocidade rotórica. Também é realizado a avaliação do 

estimador por modos deslizantes, com rampa de velocidade, inversão de velocidade, inserção 

de carga e variação paramétrica. As simulações para a técnica de modo deslizantes, tanto no 

M.D. (I) como no M.D. (II) foram realizadas as mesmas condições de simulação que as técnicas 

apresentadas no capitulo 3.  

Na Figura 47 é apresentado o comportamento da estimação de velocidade através 

da técnica de M.D. (I). A Figura 47(a) apresenta a estimação de velocidade, onde pode-se 

observar que a velocidade convergiu para a referência de 200 RPM. Na Figura 46(b) é 

apresentado o comportamento da estimação de velocidade com inversão de velocidade. Na 

Figura 47(c) é realizado a inserção de torque de carga de 8 N.m no sistema, onde observa-se a 

dinâmica do sistema com a entrada de carga e na Figura 47(d) ilustra-se o desempenho do 

estimador de velocidade com variação paramétrica da resistência e indutância estatórica, onde 

pode-se analisar uma oscilação no momento da alteração da indutância estatórica, no instante 

de 8s e alteração de resistência estatórica em 12s. Os valores dos parâmetros da máquina foram 

alterados em 50% de seu valor operando em regime nominal de funcionamento.  
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(a) (b) 

 

 

 (c) (d) 

Figura 47 – Estimação de velocidade pela técnica M.D. (I) (a) estimação de velocidade, (b) 

variação com inversão de velocidade (c) inserção de carga e (d) variação paramétrica 

 

Na Figura 48 é ilustrado as correntes estatóricas obtidas através do observador de 

corrente, com base na técnica de modo deslizante. E na Figura 49 é apresentado o resultado do 

observador de fluxo rotórico. Os resultados foram obtidos para uma velocidade de referência de 

300 RPM.   
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Figura 48 – Correntes estatóricas obtidas por M.D. (I) 

 

 

Figura 49 – Fluxos rotóricos obtidos por M.D. (I) 

 

Na Figura 50 é apresentado o comportamento da estimação de velocidade através 

da técnica de M.D. (II). A Figura 50(a) apresenta a estimação de velocidade, onde pode-se 

observar que a velocidade convergiu para a referência de 200 RPM. Na Figura 50(b) é 

apresentado o comportamento da estimação de velocidade com inversão de velocidade. Na 

Figura 50(c) é realizado a inserção de torque de carga de 8 N.m no sistema, cujo a qual observa-

se a dinâmica do sistema com a entrada de carga e na Figura 50(d) ilustra-se o desempenho do 

estimador de velocidade com variação paramétrica da resistência e indutância estatórica, onde 

pode-se analisar uma oscilação no momento da alteração da indutância estatórica, no instante 
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de 8s e alteração de resistência estatórica em 12s. Os valores dos parâmetros da máquina foram 

alterados em 50% de seu valor operando em regime nominal de funcionamento.  

 

  

(a) (b) 

 

 

 

(c) (d) 

Figura 50 – Fluxos rotóricos obtidos por M.D. (II) 

 

Na Figura 51 é ilustrado as correntes estatóricas obtidas através do observador de 

corrente, com base na técnica de M.D. (II). E na Figura 52 é apresentado o resultado do fluxo 

rotórico através da equação (192). Os resultados foram obtidos para uma velocidade de 

referência de 300 RPM.   
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Figura 51 – Correntes estatóricas obtidas por M.D. (II) 

 

 

Figura 52 – Fluxos Rotóricos obtidos pela modelagem do MIT 

4.7 ANÁLISE COMPARATIVA DAS TÉCNICAS DE ESTIMAÇÃO 

Com os resultados obtidos em simulação obtidos no capítulo 3 e 4, pode-se realizar 

uma análise qualitativa das técnicas abordadas no trabalho. Com isso, na Tabela 3 é apresentado 

a comparação das técnicas, analisando o comportamento do sistema em variação de velocidade, 

inserção de carga, variação paramétrica, transitório e regime permanente. A Classificação das 

técnicas segue da seguinte forma: (1) Muito Ruim, (2) Ruim, (3) Razoável, (4) Bom e (5) Muito 

Bom. 
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Tabela 3 – Análise comparativa das técnicas simuladas 

Técnicas
Níveis de 

Velocidade

Inserção de 

Carga

Variação 

Paramétrica
Transitório

Regime 

Permanente

Escorregamento 4 4 2 2 5

PLL 5 5 5 4 5

MRAS – FR 3 2 3 3 4

MRAS – FCEM 2 3 3 2 4

MRAS – PRI 4 3 1 4 3

M.D. (I) 4 4 3 3 3

M.D. (II) 4 3 4 3 3  

4.8 SUMÁRIO 

Neste capítulo foram apresentados e desenvolvidos algoritmos de estimação de 

velocidade rotórica baseados em observadores por modos deslizantes em tempo contínuo 

aplicado à máquina de indução. Inicialmente foi apresentado M.D. (I) utilizado na literatura, 

onde necessita de dois observadores (corrente e fluxo rotórico) para observar a velocidade 

rotórica. O M.D. (II) foi desenvolvido com base na modelagem da máquina de indução, 

necessitando de apenas um observador (corrente) para obter a velocidade rotórica.  

Para efeito de comparação com as demais técnicas apresentadas no capítulo 3 foram 

realizadas as mesmas condições de simulação, cujo a qual são: rampa de velocidade, inversão 

de velocidade, inserção de carga e variação paramétrica.  
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5. DESCRIÇÃO DA PLATAFORMA E ANÁLISE EXPERIMENTAL 

5.1 INTRODUÇÃO 

Para análise e validação da técnica de controle IFOC, em conjunto com as técnicas 

de estimação de velocidade são de fundamental importância a obtenção de resultados 

experimentais. Com isso, faz-se necessário uma bancada de testes que permita o acionamento 

do MIT com versatilidade e que possibilite a implementação e manipulação dos algoritmos de 

controle.  

Para a obtenção dos resultados experimentais, os algoritmos utilizados em 

simulação foram codificados em linguagem C para serem utilizados na programação de um 

ambiente computadorizado. Desta forma, um dos objetivos deste trabalho é contribuir para a 

validação experimental de diversos métodos de estimação de velocidade. 

5.2 DESCRIÇÃO DA PLATAFORMA 

Na Figura 53 é apresentado os painéis desenvolvidos, o qual pode ser subdivido em: 

energização da plataforma, acionamento, filtro indutivo, retificador CA/CC/CA, transdutores 

de corrente, transdutores de tensão, condicionamentos de sinais, aquisição de velocidade, 

condicionamento do PWM, resistores, fonte de alimentação e processador. A plataforma de 

acionamentos de máquinas elétricas é separada em dois painéis, na qual o painel maior contém 

os dispositivos de potência e o painel menor contém a instrumentação e a unidade de controle. 

Estes elementos foram assim dispostos considerando diversos fatores, desde a ventilação, 

terminais de alimentação até a interferência eletromagnética proveniente do próprio sistema. 

Na Tabela 4 é apresentada os componentes do acionamento, conforme mostrado a 

numeração dos equipamentos na plataforma da Figura 53.  
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Tabela 4 – Componentes da plataforma de acionamentos de máquinas elétricas 

1 Energização da 

Plataforma 
6 

Transdutor de 

Tensão 
11 

Aquisição de 

Velocidade 

2 Acionamento 7 IGBT 12 Processador 

3 Filtro Indutivo 8 Condicionamento PWM 13 
Condicionamentos de 

Sinais 

4 
Retificador 

CA/CC/CA 
9 Resistores 14 

Motor de Indução 

Trifásico 

5 Transdutor de 

Corrente 
10 Fonte de Alimentação 15 Gerador PMSG 

 

 

 
Figura 53 – Plataforma de Acionamentos de Máquinas Elétricas 

5.2.1 Proteção e Energização 

A energização da plataforma de acionamento é realizada a partir de um 

transformador de 10kVA, 220/220V, sendo responsável em isolar a rede elétrica do 

experimento. Um disjuntor de 32A é utilizado para a proteção do barramento CC e um disjuntor 

de 10A é usado na alimentação da fonte de alimentação CC. O capacitor acoplado ao barramento 

CC é carregado a partir de um relé de tempo, dois contatores e um resistor de 100Ω/200W. Com 

isso, o capacitor está associado em série com o resistor e após 2s o contator é acionado, 
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desabilitando o resistor do sistema e energizando o barramento CC com tensão retificada da 

rede elétrica. Quando o sistema é desligado um resistor de 1800Ω/20W é associado em paralelo 

para descarregar o capacitor. A alimentação do sistema eletrônico é realizada por uma fonte 

tripla LRI-Q30c de 100W. As tensões utilizadas são de +15V, -15V, +5V e um sinal COM. 

5.2.2 Retificação e Barramento CC 

A retificação CA/CC não é controlada, sendo composta de três módulos contendo 

dois diodos SKKH42/08E da Semikron. Portanto, assim que o disjuntor é acionado o 

barramento CC é alimentado. Os dispositivos semicondutores estão dispostos sobre um 

dissipador de calor, a qual encontra-se conectado com um ventilador. O barramento CC possui 

um filtro composto de um indutor de 2mH e um capacitor 4700 μF/450V, responsáveis em 

filtrar e manter a tensão do barramento constante.  

5.2.3 Módulos e Sensores 

A conversão da tensão CC/CA é realizada a partir de três módulos de dois IGBT 

fabricado pela Semikron modelo SKM75GB063D, disparados pelos drives SKHI22AR. Os 

drives isolam eletricamente os gatilhos dos sinais de controle provenientes da placa de pré-drive 

compostas por CI tipo buffer não inversores SN7407. Estes componentes amplificam os sinais 

de 3,3V oriundas do processador para 15V, sendo necessário para acionar o drive.  

Para as medições das correntes estatóricas e da tensão do barramento CC, são 

utilizados sensores de efeito Hall. Os sensores de corrente são do modelo LA55-P, medindo 

uma variação de até 50A eficaz com precisão de ±0,65% e os sensores de tensão são do modelo 

LV25-600, medindo até 600V eficaz, com precisão ±0,8%. As leituras realizadas pelos sensores 

necessitam ser amplificadas e condicionadas, para que as medições sejam compatíveis com os 

níveis de leitura do conversor A/D do processador digital de sinais (DSP - Digital Signal 

Processor).  

A leitura da velocidade é realizada através do encoder da marca Hengstler modelo 

AC-58, este equipamento gera um sinal de 12 bits, com saída em código gray, alimentado em 
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15V. Mas, para este sistema de acionamento utiliza-se apenas um bit, obtendo a velocidade pelo 

modo de captura do DSP.   

5.2.4 Unidade de Controle 

Os algoritmos de controle foram implementados no DSP Piccolo – TMS320F28069 

da Texas Instruments. Uma placa de acoplamento é desenvolvida para interface com os sinais 

de entrada e saída do DSP. A linguagem de programação em C foi utilizada através do software 

Code Composer Studio. O Piccolo é um dispositivo robusto, para aplicações em tempo real, 

otimizado para operações matemáticas. Com frequência de operação de 90MHz (ciclo de clock 

11,1 ns), processamento em ponto flutuante, 128 KB de memória flash e 100KB de RAM, 12 

canais A/D e 32 pinos de I/O.  

Na Figura 54 é apresentado o módulo do controlador microprocessado, contendo o 

controle vetorial IFOC e a estimação de velocidade. As correntes (ia, ib e ic) são as correntes 

trifásicas que alimentam o motor. Com a realização da transformada de Park é possível obter as 

correntes Ids e Iqs, onde obtém-se a estimação do fluxo rotórico. O fluxo de referência é 

configurado para ser o fluxo nominal da máquina. Através do algoritmo implementado no DSP 

é possível escolher qual técnica estimará a velocidade rotórica. Contudo, a velocidade no eixo 

é medida pelo dispositivo encoder para efeito de comparação com as técnicas de estimação de 

velocidade.  

Para a implementação da unidade de controle no DSP foi criado um algoritmo 

conforme apresentado no fluxograma da Figura 55, apresentando as sequências das rotinas 

executadas para a obtenção dos resultados experimentais. A frequência de discretização das 

rotinas de controle e de estimação é de 6 kHz, assim como da atualização dos sinais de PWM. 

O valor da frequência de estimação foi escolhido para atender o critério de Nyquist, 

considerando a frequência máxima de acionamento de 60 Hz (nominal da máquina). 
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Figura 54 – Diagrama de blocos da unidade de controle 
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Figura 55 – Fluxograma das rotinas implementadas no DSP 
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5.3 ANÁLISE DO CONTROLADOR IFOC 

Para a verificação experimental da técnica de controle por orientação indireta no 

campo apresentada no capítulo 2, foram realizados resultados experimentais. Na Figura 2 é 

apresentado o diagrama de blocos do sistema implementado. Os projetos dos controladores PI 

são apresentados no capítulo 2. Na Tabela 5 são mostrados os ganhos experimentais, após serem 

projetados foram realizados ajustes para melhor desempenho desses controladores.  

Os ganhos experimentais são menores comparados com os ganhos utilizados em 

simulação. Na prática, as medições das correntes apresentam ruídos significativos, na qual são 

minimizados através de filtros passa baixa de primeira ordem, analógicos e digitais, com isso 

os ganhos projetados são modificados.  

  

Tabela 5 – Ganhos dos controladores PI para aplicação experimental 
 

Controlador 
Ganho Proporcional 

Kp 

Ganho Integral 

Ki 

Corrente ids 5 15 

Corrente iqs 5 15 

Fluxo Rotórico 4 12 

Velocidade 0,3 0,1 

 

No algoritmo dos controladores, foi estabelecido limites para os sinais de controle. 

As ações de controle sem limitações podem ocasionar sinais de controle acima dos níveis 

desejados. As medições das variáveis geradas durante a execução do código são realizadas 

através de duas saídas de PWM, na qual é projetado um filtro de primeira ordem para 

visualização no osciloscópio.  

Na Figura 56 é ilustrado a resposta de velocidade do sistema ωr para uma referência 

de velocidade ωref do tipo rampa de 75 RPM/s, sendo imposta uma velocidade de referência de 

300 RPM. Com isso, verifica-se o bom desempenho do controlador, com erro nulo em regime, 

sendo uma das características do controlador PI.  
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ωr

ωref

 

Figura 56 – Resposta da velocidade com uma rampa de velocidade de 0 para 300 RPM 

 

Na Figura 57 é apresentado a resposta do fluxo rotórico, na qual é estimado a partir 

da corrente Ids como apresentado na equação (62). Verifica-se nesta figura que o fluxo rotórico 

resultante apresenta oscilações, que é devido a ruídos na medida da corrente e também ao ajuste 

dos ganhos do controlador PI. Mas, apresenta um comportamento semelhante ao da Figura 17 

obtido na teoria. O fluxo de referência atribuído é de 0,7 Wb. Inicialmente o fluxo de 

magnetização é imposto em um intervalo de 2s. No momento em que a velocidade de referência 

é inserida ocorre distúrbios no fluxo, estabilizando quando a velocidade atinge o regime.   

λdr

λdref

 

Figura 57 – Resposta do fluxo rotórico com degrau como referência para o valor nominal de fluxo 
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O principal foco deste trabalho está na variável de velocidade rotórica ωr, onde 

verificou-se o desempenho deste controlador perante as variações de velocidade como 

apresentado na Figura 58. Após a magnetização da máquina que ocorre no instante de tempo de 

2s, inicia-se a referência de velocidade em rampa ωref de 0 para 300 RPM, na sequência outra 

rampa de velocidade de 300 para 350 RPM e por fim uma rampa de 350 para 400 RPM. A partir 

desta, verifica-se que o controlador apresenta bom desempenho perante a variações de 

velocidade, seguindo a referência.  

 

ωr

ωref

300 RPM
350 RPM 400 RPM

 

Figura 58 – Resposta do controlador IFOC com variações de velocidade em rampa 

 

Também foi analisado o comportamento do controle IFOC perante a variação de 

carga, onde através de um acoplamento mecânico é conectado o gerador de imã permanente 

com o motor de indução trifásico. Com isso, inicialmente o acionamento é realizado a vazio, e 

na sequência é inserido uma carga resistiva correspondente a 5 N.m conectado em Y e depois 

outra carga resistiva correspondente a 2,5 N.m conectada em Δ, totalizando um conjunto de 

carga de 7,5 N.m. Esses valores de carga foram utilizados, pois eram as cargas que estavam 

disponíveis no laboratório no momento dos ensaios. Na Figura 59 é apresentado o desempenho 

dos controladores PI’s com as variações de cargas citadas. 
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ωr

ωref

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 59 – Resposta do controlador de velocidade com inserção de carga 

 

Nos resultados numéricos, são desconsideradas algumas não-linearidades que 

ocorrem na plataforma de acionamentos. Porém, realizando a comparação com os resultados 

numéricos apresentados na Figura 18 com os resultados experimentais, pode-se verificar o bom 

desempenho do controle IFOC. 

Com a validação do controle IFOC, implementa-se no sistema de acionamento as 

técnicas de estimação de velocidade rotórica.  

5.4 ANÁLISE DO CONTROLE DE VELOCIDADE SENSORLESS 

Para a verificação experimental das técnicas de estimação de velocidade foram 

realizados acionamentos na plataforma descrita na seção 5.2. Para analisar as técnicas de 

estimação foram realizadas as mesmas condições de acionamento, na qual foi avaliado o 

desempenho da estimação com uma rampa de velocidade de 0 para 300 RPM para validação da 

técnica, também com diferentes níveis de velocidade e analisando o desempenho perante a 

inserção de carga. Os algoritmos de estimação de velocidade foram implementados, conforme 

apresentado na Figura 54, ou seja, sendo realimentado na malha de velocidade do controle 

IFOC. Nos resultados experimentais, não foi apresentado a velocidade de referência, devido à 

falta de PWM para geração de um D/A para visualização no osciloscópio.  
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5.4.1 MRAS - FR 

A primeira técnica verificada foi MRAS através dos fluxos rotóricos. Na Figura 60 

é validado a técnica de estimação de velocidade, onde apresenta a velocidade no eixo ωr e a 

velocidade rotórica estimada ωrest, onde foi imposta uma referência de velocidade de 300 RPM. 

A resposta de estimação de velocidade apresenta um overshoot e um erro em regime comparado 

com a velocidade medida.  

 

ωr

ωrest

300 RPM

 

Figura 60 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica MRAS - FR 

 

Para avaliar o comportamento da velocidade estimada ωrest pela técnica MRAS 

fluxos rotóricos, realizou-se acionamentos com diferentes níveis de velocidade, como 

apresentada na Figura 61, onde também é apresentada a velocidade medida no eixo ωr.  A 

variação crescente de velocidade ocorreu de 300 RPM para 500 RPM e a variação decrescente 

de 500 RPM para 200 RPM. Também é apresentado um erro em regime com relação a 

velocidade medida. 
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ωrest

300 RPM
350 RPM

400 RPM
450 RPM

500 RPM

400 RPM
300 RPM

200 RPM

 

Figura 61 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica MRAS – FR com variação de 

velocidade 

 

Na Figura 62 é apresentado o desempenho da estimação da velocidade com inserção 

de carga, onde inicialmente parte a máquina a vazio, na sequência insere-se uma carga resistiva 

correspondente a 5 N.m, por fim um conjunto de carga resistiva correspondente a 7,5 N.m. Com 

isso, pode-se verificar uma razoável estimação de velocidade mesmo com a inserção de carga.  

 

ωrest

ωr

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 62 – Estimação de velocidade pela técnica MRAS - FR com inserção de carga 
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Os resultados experimentais podem ser comparados com os resultados obtidos em 

simulação, onde apresenta um comportamento semelhante ao sistema real. Os erros de 

estimação de velocidade nos resultados experimentais são maiores, isso pode ser justificado 

pelas não-lineares que ocorre no sistema real.  

5.4.2 MRAS - FCEM 

Na Figura 63 é validada a técnica de estimação de velocidade pela técnica MRAS 

através da fcem, onde apresenta a velocidade no eixo ωr e a velocidade rotórica estimada ωrest, 

sendo imposta uma velocidade de referência de 300 RPM. 

 

ωr

ωrest

300 RPM

 

Figura 63 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica MRAS - FCEM 

 

Na Figura 64 é apresentado o comportamento da velocidade estimada ωrest pela 

técnica MRAS - FCEM, também é apresentada a velocidade medida no eixo ωr, para análise da 

convergência de estimação. A variação crescente de velocidade ocorreu de 300 RPM para 500 

RPM e a variação decrescente de 500 RPM para 200 RPM. Esta técnica apresentou menores 

erros de estimação em regime se comparado com MRAS fluxos rotóricos.  
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Figura 64 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica MRAS – FCEM com variação de 

velocidade 

 

Na Figura 65 é apresentado o desempenho da estimação da velocidade com inserção 

de carga. Portanto, insere-se uma carga resistiva correspondente a 5 N.m e um conjunto de carga 

resistiva correspondente a 7,5 N.m. Com isso, pode-se verificar a estimação de velocidade 

mesmo com a inserção de carga.  

 

ωrest

ωr

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 65 – Estimação de velocidade pela técnica MRAS - FCEM inserção de carga 
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5.4.3 MRAS - PRI 

Na Figura 66 é validada a técnica de estimação de velocidade pela técnica MRAS 

através da potência instantânea reativa, onde apresenta a velocidade no eixo ωr e a velocidade 

rotórica estimada ωrest. Dentre as técnicas MRAS a que utiliza potência instantânea reativa foi 

que apresentou maior erro em regime, tal como pode-se analisar nos resultados numéricos na 

Figura 39. 

 

ωr

ωrest

300 RPM

 

Figura 66 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica MRAS - PRI 

 

Na Figura 67 é apresentado o comportamento da velocidade estimada ωrest pela 

técnica MRAS - PRI, também é apresentada a velocidade medida no eixo ωr. A variação 

crescente de velocidade ocorreu de 300 RPM para 500 RPM e a variação decrescente de 500 

RPM para 200 RPM.  
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Figura 67 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica MRAS - PRI reativa com variação de 

velocidade 

 

Na Figura 68 é apresentado o desempenho da estimação da velocidade com inserção 

de carga, onde inicialmente parte a máquina a vazio, na sequência insere-se uma carga resistiva 

correspondente a 5 N.m, por fim um conjunto de carga resistiva correspondente a 7,5 N.m. Com 

isso, verificar-se a estimação de velocidade mesmo com a inserção de carga.  

 

ωrest

ωr

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 68 – Estimação de velocidade pela técnica MRAS – PRI inserção de carga 
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5.4.4 Escorregamento 

Na Figura 69 é validada a técnica de estimação de velocidade pela técnica de 

escorregamento, onde apresenta a velocidade no eixo ωr e a velocidade rotórica estimada ωrest, 

onde é imposta uma referência de velocidade de 300 RPM. 

 

ωr

ωrest

300 RPM

 

Figura 69 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica de escorregamento 

 

Na Figura 70 é apresentado o comportamento da velocidade estimada ωrest pela 

técnica de escorregamento, onde também é apresentada a velocidade medida no eixo ωr, para 

análise da convergência de estimação. A variação crescente de velocidade ocorreu de 300 RPM 

para 500 RPM e a variação decrescente de 500 RPM para 200 RPM.  
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Figura 70 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica de escorregamento com variação de 

velocidade 

 

Na Figura 71 é apresentado o desempenho da estimação da velocidade com inserção 

de carga, onde inicialmente parte a máquina a vazio, na sequência insere-se uma carga resistiva 

correspondente a 5 N.m, por fim um conjunto de carga resistiva correspondente a 7,5 N.m. Com 

isso, verificar-se a boa estimação de velocidade mesmo com a inserção de carga.  

 

ωr

ωrest

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 71 – Estimação de velocidade pela técnica escorregamento com inserção de carga 
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5.4.5 PLL 

Na Figura 72 é apresentada a técnica de estimação de velocidade pela técnica de 

PLL, onde apresenta a velocidade no eixo ωr e a velocidade rotórica estimada ωrest, onde é 

imposta uma referência de velocidade de 300 RPM. Esta técnica apresentou melhor 

desempenho em regime permanente, tanto nos resultados numéricos como nos experimentais. 

 

ωr

ωrest

300 RPM

 

Figura 72 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica de PLL 

 

Na Figura 73 é apresentado o comportamento da velocidade estimada ωrest pela 

técnica de PLL, também é apresentada a velocidade medida no eixo ωr. A variação crescente 

de velocidade ocorreu de 300 RPM para 500 RPM e a variação decrescente de 500 RPM para 

200 RPM.  
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Figura 73 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica de PLL com variação de velocidade 

 

Na Figura 74 é apresentado o desempenho da estimação da velocidade com inserção 

de carga, onde inicialmente parte a máquina a vazio, na sequência insere-se uma carga resistiva 

correspondente a 5 N.m, por fim um conjunto de carga resistiva correspondente a 7,5 N.m. Com 

isso, verificar-se a ótima estimação de velocidade mesmo com a inserção de carga.  

 

ωr

ωrest

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 74 – Estimação de velocidade pela técnica PLL com inserção de carga 
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5.4.6 Modos Deslizantes – M.D. (I) 

Na Figura 75 é ilustrada a técnica de estimação de velocidade pela técnica de M.D. 

(I), onde apresenta a velocidade no eixo ωr e a velocidade rotórica estimada ωrest, onde é imposta 

uma referência de velocidade de 300 RPM.  

 

ωr

ωrest

300 RPM

 

Figura 75 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica M.D. (I) 

 

Na Figura 76 é apresentado o comportamento da velocidade estimada ωrest pela 

técnica M.D. (I), também é apresentada a velocidade medida no eixo ωr, para análise da 

convergência de estimação. A variação crescente de velocidade ocorreu de 300 RPM para 500 

RPM e a variação decrescente de 500 RPM para 200 RPM.  
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Figura 76 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica M.D. (I) com variação de velocidade 

 

Na Figura 77 é apresentado o desempenho da estimação da velocidade com inserção 

de carga, onde inicialmente parte a máquina a vazio, na sequência insere-se uma carga resistiva 

correspondente a 5 N.m, por fim um conjunto de carga resistiva correspondente a 7,5 N.m. Com 

isso, verificar-se a boa estimação de velocidade mesmo com a inserção de carga.  

 

ωr

ωrest

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 77 – Estimação de velocidade pela técnica M.D. (I) com inserção de carga 
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5.4.7 Modos Deslizantes – M.D. (II) 

Na Figura 78 é ilustrada a técnica de estimação de velocidade pela técnica M.D. 

(II), onde apresenta a velocidade no eixo ωr e a velocidade rotórica estimada ωrest, onde é 

imposta uma referência de velocidade de 300 RPM. Está técnica apresentou um menor erro em 

regime se comparado com a técnica M.D. (I). 

 

ωr

ωrest

300 RPM

 

Figura 78 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica M.D. (II) 

 

Na Figura 79 é apresentado o comportamento da velocidade estimada ωrest pela 

técnica M.D. (II), também é apresentada a velocidade medida no eixo ωr, para análise da 

convergência de estimação. A variação crescente de velocidade ocorreu de 300 RPM para 500 

RPM e a variação decrescente de 500 RPM para 200 RPM.  
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300 RPM
350 RPM

400 RPM
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400 RPM

300 RPM

200 RPM

 

Figura 79 – Velocidade medida e velocidade estimada pela técnica M.D. (II) com variação de velocidade 

 

Na Figura 80 é apresentado o desempenho da estimação da velocidade com inserção 

de carga, onde inicialmente parte a máquina a vazio, na sequência insere-se uma carga resistiva 

correspondente a 5 N.m, por fim um conjunto de carga resistiva correspondente a 7,5 N.m. Com 

isso, verificar-se a boa estimação de velocidade mesmo com a inserção de carga.  

 

ωr

ωrest

5 N.m 7,5 N.m 5 N.m 0 N.m

 

Figura 80 – Estimação de velocidade pela técnica M.D. (II) com inserção de carga  
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5.5 ANÁLISE EXPERIMENTAL DAS TÉCNICAS DE ESTIMAÇÃO 

Com os resultados obtidos experimentalmente, pode-se realizar uma análise 

qualitativa das técnicas abordadas no trabalho. Com isso, na Tabela 6 é apresentado a 

comparação das técnicas, analisando o comportamento do sistema em variação de velocidade, 

transitório e regime permanente. A Classificação das técnicas segue da seguinte forma: (1) 

Muito Ruim, (2) Ruim, (3) Razoável, (4) Bom e (5) Muito Bom. 

 

Tabela 6 – Análise comparativa das técnicas de estimação de velocidade 

Técnicas
Níveis de 

Velocidade

Inserção de 

Carga
Transitório

Regime 

Permanente

Escorregamento 4 4 3 5

PLL 5 4 4 5

MRAS – FR 3 3 3 3

MRAS – FCEM 4 3 3 4

MRAS – PRI 4 3 4 3

M.D. (I) 4 4 4 3

M.D. (II) 4 4 5 4  

5.6 SUMÁRIO 

Neste capítulo, foi realizado uma descrição da plataforma utilizada para 

implementação do acionamento e controle do MIT, e também foi descrito a unidade de controle 

empregada para a implementação do algoritmo de controle e para estimação de velocidade. 

Também foram apresentados os resultados experimentais obtidos, para o controle do motor e 

para as diferentes técnicas de estimação de velocidade. Os ensaios realizados comprovam a 

viabilidade da plataforma para o estudo de diversas técnicas de acionamento e controle.  

Inicialmente, foram realizados ensaios com a realimentação da velocidade medida 

pelo encoder para avaliar o desempenho do controle IFOC. Verifica-se ruídos nas correntes de 

eixo direto e em quadratura, principalmente na partida do motor. Entretanto, as tensões de 

alimentação do motor de indução são senoidais com pouco ruído. Posteriormente, foram 

realizados ensaios utilizando a velocidade estimada pelos algoritmos apresentados. Observa-se 

que os estimadores apresentam um erro de velocidade em regime. Este erro deve-se a limitações 
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na instrumentação utilizada e às variações paramétricas do sistema que afetam a estimativa e 

não são compensadas. 

Os resultados teóricos obtidos nos capítulos 3 e 4 podem ser comparados com os 

resultados experimentais, onde as Tabelas 5 e 6 fazem o levantamento das técnicas em questão. 

Pode-se analisar que nessas Tabelas existem algumas divergências na avaliação da técnica, isso 

pode ser justificado pela ausência das não-linearidades nos algoritmos de simulação e também 

na diferença dos ganhos teóricos e experimentais no sistema de controle. Contudo, os resultados 

teóricos e práticos apresentam concordâncias na maioria dos resultados.  
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6. CONCLUSÕES 

Este trabalho desenvolveu um estudo e análise de técnicas para estimação de 

velocidade no acionamento de motores de indução. Objetivando neste estudo a validação da 

teórica e experimental das técnicas de estimação. Também o desempenho dinâmico dessas 

técnicas frente a variações de velocidade e inserção de carga.  

Inicialmente, foi apresentado o estado da arte de servomecanismo, onde foi 

abordada uma visão geral das técnicas de controle e estimação de velocidade utilizadas, visando 

a observação de suas características e suas limitações.  

A partir da revisão bibliográfica, no segundo capítulo foram descritos a modelagem, 

visando o entendimento de sua estrutura física, elétrica e mecânica, para o desenvolvimento do 

sistema de controle. A fundamentação desta modelagem baseia-se na teoria generalizada de 

motores elétricos. Nesta modelagem, as variáveis trifásicas sofrem uma mudança de referencial 

para um sistema bifásico em quadratura (dq0). Para maiores detalhes do equacionamento, em 

diferentes referenciais (estacionário, síncrono, móvel) e modelo elétrico simplificado, são 

apresentados no apêndice B. Com base, na modelagem da máquina de indução, foi apresentado 

o controle vetorial IFOC, apresentando os controladores que o compõe e o projeto dos ganhos. 

Com a identificação dos parâmetros mecânicos do motor através do algoritmo de mínimos 

quadrados recursivo, implementou-se na malha de controle externa na de velocidade ganhos 

auto ajustável para o controlador PI. As simulações apresentadas nesse capítulo comprovam o 

bom desempenho do controlador auto ajustado e da identificação de parâmetros mecânicos.  

Posteriormente, foram apresentadas as técnicas de estimação de velocidade, sendo 

apresentado a modelagem dessas técnicas. Foram realizadas simulações constando a validação 

das técnicas, analisando também o desempenho com inserção de carga, níveis de velocidade e 

variação paramétrica.  

No capítulo 4 foi apresentado a estimação de velocidade pela técnica de modos 

deslizantes. A técnica M.D. (I) está difundida na área de acionamentos de MIT utilizando modos 

deslizantes, e M.D. (II) foi desenvolvida decorrente ao estudo da modelagem da máquina de 

indução. Para efeito de comparação com as demais técnicas, as simulações realizadas neste 

capítulo foram as mesmas condições que as técnicas do capítulo 3. 

Para validação experimental da plataforma foi desenvolvida um software em 

linguagem C utilizando a ferramenta Code Composer Studio. Primeiramente, foi validado o 

controle vetorial IFOC, onde este ensaio teve como objetivo avaliar o desempenho do 
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controlador de forma isolada. Com isso, foram realizados ensaios utilizando as técnicas de 

estimação de velocidade. Verificou-se a presença de um erro de velocidade em regime 

permanente em todas as técnicas, mas não comprometeu o controle do sistema levando a 

instabilidade.  

As técnicas de estimação de velocidades foram analisadas em ambiente de 

simulação e na plataforma de acionamentos, onde pode-se analisar a aproximação da análise 

teórica com a análise prática. Os experimentos foram realizados de forma análoga para todas as 

técnicas. As técnicas de estimação que são baseadas em MRAS apresentam alta dependência 

paramétrica e sofrem considerável influência com relação a carga inserida no sistema. A técnica 

de escorregamento apresentou bons resultados, mas em uma análise matemática, também pode-

se analisar a dependência de parâmetros do sistema, porém essa também pode ser utilizada para 

orientação do campo do sistema de controle IFOC. A técnica PLL apresentou ótimos resultados 

isso deve-se a baixa dependência paramétrica, e onde utiliza-se apenas um tipo de variável do 

sistema, sendo corrente ou tensão e essa pode ser utilizada para orientação de campo, sendo 

uma alternativa para o controle vetorial IFOC. Com relação às técnicas baseadas em modos 

deslizantes, apresentaram resultados satisfatórios, onde foi necessário realizar alguns artifícios 

para o seu bom funcionamento, tal como a substituição de uma função de erro de rastreamento 

do tipo saltos (“bang-bang”) para uma função linear com banda variável.  

Conclui-se que esta estrutura de controle vetorial com técnicas de estimação de 

velocidade é passível a utilização em servomecanismos de motores de indução. Para avaliação 

experimental das técnicas foram realizadas as mesmas condições de ensaio.  

Desta forma, as principais contribuições deste trabalho até então são: 

 Estudo e análise teórica de um controlador auto ajustável para o controlador PI 

de velocidade, verificado em simulação; 

 Avaliação e implementação de técnicas de estimação de velocidade rotórica, 

uma análise quantitativa;  

 Proposição de uma nova abordagem na técnica de modos deslizantes para 

aplicações em máquinas de indução trifásica; 

 Diminuição do chattering com a utilização de uma banda variável ou podendo 

ser utilizada uma função não-linear para função de rastreamento; 

 Construção de software didático para acionamentos de máquinas elétricas. 

Como possibilidades de continuidade do trabalho, são listadas a seguir algumas 

sugestões para trabalhos futuros: 
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 Aplicação de outras estratégias de controle com e sem sensor de velocidade 

diferente da técnica IFOC; 

 Avaliação experimental da influência da variação paramétrica no acionamento 

do motor e nas técnicas de estimação; 

 Avaliação experimental de controle auto ajustável para malha de velocidade em 

conjunto com controle sem sensor mecânico; 

 Análise de estabilidade teórica das técnicas de estimação de velocidade. 

 

 

. 
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APÊNDICE A 

TRANSFORMADA DE CLARKE 

Em termos matemáticos a transformação de Clarke, consiste em uma transformação 

linear que diagonaliza as matrizes circulares simétricas, que aparecem na modelagem das 

máquinas elétricas. 

Contudo, em termos físicos a transformação de Clarke é a mudança de um sistema 

trifásico em um sistema bifásico, com mesma potência mecânica, torque, velocidade e número 

de par de polos. É comumente conhecida como transformação trifásico-bifásica ou 0αβ. A 

obtenção da transformação é apresentada na Figura 81. 
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(b)(a)

 
Figura 81 – Transformada de Clarke: (a) Sistema Trifásico e (b) Sistema Bifásico Equivalente 

 

O sistema trifásico contém os três enrolamentos idênticos que compõem sua 

estrutura com número de espiras igual a três, como apresenta a Figura 81a, e os que compõem 

a estrutura bifásica possuem o número de espiras igual a dois, como apresenta a Figura 81b.  

A análise da transformação de Clark inicialmente será baseada pela grandeza de 

força magnetomotriz, devido à relação de espiras serem levadas em consideração.   

Uma corrente percorrida por um enrolamento produzirá uma força magnetomotriz 

F, conforme apresenta a equação (A.1). 

inF   (A.1) 

Portando será estabelecida uma transformação que permita encontrar Fα e Fβ em 

função de F1, F2 e F3, na qual a estrutura bifásica produzirá um efeito semelhante que a estrutura 
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trifásica. Com a decomposição dos vetores da Figura 81 do sistema trifásico para um sistema 

ortogonal, resulta-se nas equações (A.2) e (3), respectivamente. 

   α 1 2 3
2π 4πcos cos

3 3s s s sF F F F    (A.2) 

   β 2 3
2π 4π0 sin sin

3 3s s sF F F    (A.3) 

Em forma de matriz, obtém-se a equação (A.4): 
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Com o uso da equação (A.1), têm-se as equações (A.5) e (6): 
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 (A.6) 

Substituindo as equações (A.5) e (6) na equação (A.4), tem-se a relação de corrente 

da transformada de Clarke, na equação (A.7). 
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A equação (A.7) representa a transformada de Clark. Porém, deste modo a recíproca 

não é verdadeira, devido a mesma não admitir matriz inversa.  

Para que uma matriz de transformação possa ser inversível, deve estar no formato 

de matriz quadrada. Então é definida a corrente is0na equação (A.7), entretanto essa corrente 

não produz torque ao sistema, se o mesmo for um sistema equilibrado. Essa corrente é definida 

segundo a equação (A.8). 

)( 321
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0 ssss iii

n

n
ai   (A.8) 

Com o termo is0, tem-se a equação (A.9): 
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 (A.9) 

A matriz de transformação, portanto foi definida como sendo equação (A.10): 
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Portanto é considerando A-1 a matriz de transformação de Clark, onde realiza a 

transformação do sistema trifásico para um sistema bifásico equivalente. Como apresentada na 

forma de matriz quadrada na equação (A.10) é possível obter variáveis do sistema trifásico a 

partir do sistema bifásico. 

Os termos faltantes na equação (A.10) podem ser deduzidos da seguinte maneira: 

potência constante ou tensão constante. A dedução para obtenção dos termos utilizará potência 

constante. A seguir são apresentadas as condições para que a potência seja invariante sob a 

transformação de Clarke, apresentados nas equações (A.11) e (12). 
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   ivp
t

  (A.12) 

As equações (A.13) e (14) representam os vetores tensão e corrente, na qual são 

transformadas pela matriz 𝐴−1 . 

 vvt 1][  A  (A.13) 

 iit 1][  A  (A.14) 

 

Portanto os vetores da equação (A.11) podem ser expressos pelas equações (A.15) 

e (16): 

 Avtv ][  (A.15) 

 Aiti ][  (A.16) 

    ttt
vtv A  (A.17) 

 

Utilizando as equações (A.16) e (A.17) e substituindo na equação (A.12), tem-se as 

equações (A.18)-(22): 

   AA itvtp tt
  (A.18) 

    tt
pitvtp   (A.19) 
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1 AA
t  (A.21) 
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Com a dedução por potência constante, obtém-se a seguinte equação (A.23) para 

determinar os termos faltantes da matriz 𝐴
−1

na equação (A.10). 
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Com a multiplicação de matrizes e isolando as variáveis desejadas, encontram-se as 

seguintes relações, apresentadas nas equações (A.24) e (25) 
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Portanto, tem-se os termos representados em (A.26): 
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Com a determinação dos termos para matriz de transformação A-1, determina-se na 

equação (A.27), a matriz de transformação completa de Clark. 
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As seguintes definições para a utilização da transformada de Clarke são expressas 

nas equações (A.28)-(30) 
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Com a aplicação da matriz de transformação as grandezas de tensão, corrente, fluxo 

e força magnetomotriz do estator são simplificadas de um sistema trifásico para um sistema 

bifásico. Contudo, o eixo rotórico continua a girar mesmo com a aplicação da transformada de 

Clarke. A seguinte transformada de Park levará em consideração o ângulo existente entre os 

enrolamentos do estator e o rotor. 

TRANSFORMADA DE PARK 

A transformada de Park é a mais importante transformação, pois mesmo com a 

utilização da transformada de Clarke, os enrolamentos do rotor continuam a girar com 

velocidade 𝜃̇.  

A proposta de Park foi de tornar os enrolamentos do rotor estáticos, ou assim 

dizendo, enrolamentos do estator fixos e enrolamentos do rotor pseudo-estácionários. Convém 

informar que as variáveis estatóricas não sofreram a transformadas de Park, pois são fixas. 

Portanto, somente as variáveis rotóricas sofreram a ação de transformação. Desta forma podem 

ser definidas as variáveis do estator no eixo dq em relação aos eixos αβ, pela equação (A.31). 
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Para que a transformada seja possível é levado em consideração o ângulo existente 

entre os enrolamentos do estator e os enrolamentos do rotor, conforme apresentado na Figura 

82, onde ilustram o efeito da transformação. Todos os enrolamentos são considerados idênticos. 
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q

d

fqs = fβs

fds = fαsfdr

fqr

fαs(a) (b)
 

Figura 82 – Transformada de Park: (a) Sistema Bifásico e (b) Sistema Pseudo-Estacionário 

 

Assim como na transformada de Clarke são realizadas a decomposições das 

variáveis girantes, levando em consideração o ângulo θr entre o estator e o rotor. As equações 
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(A.32) e (33) apresentam às decomposições das variáveis de interesse, neste caso as correntes 

rotóricas:  

   α βcos θ sin θdr r r r ri i i   (A.32) 

   α βsin θ cos θqr r r r ri i i   (A.33) 

Representando em forma de matriz obtém-se a equação (A.34). 

   

   
α

β

cos θ sin θ

sin θ cos θ

dr rr r

qr rr r

i i

i i

    
     

    
 (A.34) 

Até então as variáveis obtidas da transformada de Park foram representadas com o 

referencial ao eixo estatórico. Contudo, é possível realizar a transformada de Park em outro 

referencial. 

A transformação realizada no referencial genérico, considera-se os enrolamentos do 

estator Sα e Sβ em repouso, os enrolamentos do rotor Rα e Rβ girando com uma velocidade ω e 

o sistema de eixos da transformação de Park girando a uma velocidade ψ, ilustrado na Figura 

83. 

Todos os enrolamentos possuem o mesmo número de espiras. Fazendo as projeções 

das forças magnetomotriz, do rotor e do estator sobre o eixo de referência dq, obtendo-se as 

equações (A.35)-(38). 

 
Figura 83 – Transformada de Park no referencial arbitrário 

Fonte: Câmara (2007) 

 

 

   α βcos ψ sin ψds s si i i   (A.37) 

   α βsin ψ cos ψqs s si i i    (A.38) 

   α βcos ψ θ sin ψ θdr r ri i i     (A.37) 

   α βsin ψ θ cos ψ θqr r ri i i     (A.38) 

Assim em matrizes as equações (A.39-40): 
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 (A.40) 

Alguns casos particulares, comumente empregados são os seguintes: 

 Referencial no estator (ψ = 0), equações (A.41) e (42): 
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 Referencial no rotor (ᴪ = 𝜃), equações (A.43) e (44): 
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 (A.44) 

Na Figura 84 é apresentado a transformação de Clarke e Park implementadas no 

Matlab® para validação das técnicas apresentas. 

 

 

Figura 84 – Implementação das Transformações de Clarke e Park no ambiente de simulação Matlab 
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APÊNDICE B 

MODELAGEM DO MOTOR DE INDUÇÃO TRIFÁSICO 

A implementação de técnicas de controle, requer um modelo matemático adequado 

que represente a dinâmica da planta a ser controlada e/ou observada. Além disso, alguns 

artifícios matemáticos são utilizados para facilitar o projeto do controlador aplicado ao motor 

de indução, tais como a transformada de Clark (αβ0) e a transformada de Park (dq0). Essas 

técnicas transformam um sistema trifásico em um sistema bifásico em eixos pseudo-

estacionário, com a mesma potência mecânica, torque, velocidade, número de polos.  

Neste anexo é apresentado uma análise do motor de indução, com a modelagem 

elétrica e mecânica no referencial genérico e fluxo rotórico, que serão necessários para o projeto 

do controlador e do estimador da velocidade rotórica. 

REFERENCIAL GENÉRICO 

A modelagem matemática é utilizada para obter uma descrição do comportamento 

das grandezas internas da máquina e, no caso do MIT, o comportamento dinâmico dever ser 

obtido através das equações de: 

 Tensão/ corrente; 

 Fluxo concatenado; 

 Conjugado eletromagnético; 

 Movimento e posição angular. 

No estudo do motor de indução trifásico, considera-se que o motor apresenta 

estruturas magnéticas cilíndricas tanto no rotor como no estator. Contudo, o rotor gaiola de 

esquilo apresenta um número de fases superior a três, uma vez que cada barra presente constitui 

uma fase. Contudo, o método de modelagem a ser utilizado serve para qualquer número de fases 

e, consequentemente, para o rotor de gaiola. 

Para a representação matemática, algumas hipóteses e convenções devem ser 

levadas em considerações: 

 Os três enrolamentos estatóricos são iguais entre si; 
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 Os três enrolamentos rotóricos são iguais entre si; 

 Os ângulos elétricos entre os enrolamentos são iguais, tanto no estator quanto no 

rotor; 

 O entreferro é considerado constante; 

 As perdas magnéticas são desconsideradas e o circuito magnético é ideal; 

 A distribuição da densidade de fluxo magnético no entreferro é radial e senoidal. 

Além disso, na modelagem são utilizadas as transformadas de Clark e Park. As 

equações de tensão da máquina no referencial genérico ω podem ser expressas como Krause 

(KRAUSE, 1986) nas equações (A.45) e (46): 

[
 
 
 
𝑉𝑑𝑠

𝑉𝑞𝑠

𝑉𝑑𝑟

𝑉𝑞𝑟 ]
 
 
 

=
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𝑅𝑠 + 𝑠𝐿𝑠                  −𝐿𝑠𝜔 𝑠𝐿𝑚                  −𝐿𝑚𝜔

𝐿𝑠𝜔        𝑅𝑠 + 𝑠𝐿𝑠 𝐿𝑚𝜔               𝑠𝐿𝑚

                      𝑠𝐿𝑚        −𝐿𝑚(𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟) 𝑅𝑟 + 𝑠𝐿𝑟  −𝐿𝑟(𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚(𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)   𝑠𝐿𝑚             𝐿𝑚(𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟) 𝑅𝑟 + 𝑠𝐿𝑟 ]
 
 
 
 

[
 
 
 
𝐼𝑑𝑠

𝐼𝑞𝑠

𝐼𝑑𝑟

𝐼𝑞𝑟]
 
 
 
 

(A.45) 

𝑇𝑒 = 𝑁𝑝𝑝 · 𝐿𝑚 · (𝐼𝑞𝑠 · 𝐼𝑑𝑟 − 𝐼𝑑𝑠 · 𝐼𝑞𝑟) 
 

(A.46) 

onde Ls, Lr são indutâncias estatórica e rotórica, Lm representa indutância mutua, Rs, Rr são 

resistências estatórica e rotórica, respectivamente, Npp é o número de par de polos da máquina. 

Ainda,  ω é a velocidade do sistema de referência (rad/s) e ωr é a velocidade rotórica. O operador 

de Laplace “s” indica derivação da variável. Com a obtenção das transformadas de Park, tem-

se as tensões Vds, Vqs, Vdr e Vqr, onde são as tensões nos eixos direto e em quadratura estatóricas 

e rotóricas, respectivamente. E as correntes nos eixos direto e em quadratura são dadas por 

Ids,Iqs,Idr e Iqr, respectivamente.  

A equação (A.46) do torque elétrico é responsável pelo acoplamento entre o modelo 

mecânico e o modelo elétrico do motor de indução. Prosseguindo a modelagem, os fluxos nos 

eixos direto e em quadratura estatóricos [φs]dq e rotóricos [φr]dq, são obtidos, conforme as 

seguintes equações (A.47) e (48): 

[𝜑𝑠]𝑑𝑞 = 𝐿𝑠𝑰[𝐼𝑠]𝑑𝑞 + 𝐿𝑚𝑰[𝐼𝑟]𝑑𝑞 (A.47) 

[𝜑𝑟]𝑑𝑞 = 𝐿𝑟𝑰[𝐼𝑟]𝑑𝑞 + 𝐿𝑚𝑰[𝐼𝑠]𝑑𝑞 (A.48) 

onde [𝜑𝑠] = [𝜑𝑑𝑠 𝜑𝑞𝑠]𝑇,[𝜑𝑟] = [𝜑𝑑𝑟 𝜑𝑞𝑟]𝑇,[𝐼𝑠] = [𝐼𝑑𝑠 𝐼𝑞𝑠]𝑇,[𝐼𝑟] = [𝐼𝑑𝑟 𝐼𝑞𝑟]𝑇 e I é uma 

matriz identidade de dimensão 2 x 2. 
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As equações (A.49)-(52), considera um MIT do tipo gaiola de esquilo, onde as 

tensões rotóricas Vdr e Vqr são nulas, pois o circuito rotórico é curto-circuitado. Com isso, pode-

se reescrever a equação (A.45) e obter o circuito equivalente bifásico do motor no referencial 

genérico de eixos dq, onde é apresentado na Figura 85. 

𝑉𝑑𝑠 = 𝑅𝑠𝐼𝑑𝑠 + 𝐿𝑠𝐼𝑑̇𝑠 − 𝜔𝐿𝑠𝐼𝑞𝑠 + 𝐿𝑚𝐼𝑑̇𝑟 − 𝜔𝐿𝑚𝐼𝑞𝑟 (A.49) 

𝑉𝑞𝑠 = 𝑅𝑠𝐼𝑞𝑠 + 𝐿𝑠𝐼𝑞̇𝑠 + 𝜔𝐿𝑠𝐼𝑑𝑠 + 𝐿𝑚𝐼𝑞̇𝑟 + 𝜔𝐿𝑚𝐼𝑑𝑟 (A.50) 

0 = 𝐿𝑚𝐼𝑑̇𝑠 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐿𝑚𝐼𝑞𝑠 + 𝑅𝑟𝐼𝑑𝑟 + 𝐿𝑟𝐼𝑑̇𝑟 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐿𝑟𝐼𝑞𝑟 (A.51) 

0 = 𝐿𝑚𝐼𝑞̇𝑠 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐿𝑚𝐼𝑑𝑠 + 𝑅𝑟𝐼𝑞𝑟 + 𝐿𝑟𝐼𝑞̇𝑟 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐿𝑟𝐼𝑑𝑟 (A.52) 
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Figura 85 – Circuito elétrico equivalente do motor de indução trifásico em um referencial genérico no eixo 

dq 

 

Com a aplicação das equações anteriores equações (A.49)-(52), isolando-se as 

variáveis de corrente com derivação (𝒙̇) das equações, têm-se: 

Das equações (A.49) e (51), obtém-se respectivamente (A.53) e (54): 

𝐼𝑑̇𝑠 = −
𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑠 + 𝜔𝐼𝑞𝑠 −

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑑̇𝑟 + 𝜔

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑟 +

𝑉𝑑𝑠

𝐿𝑠
 (A.53) 

𝐼𝑑̇𝑟 = −
𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑑̇𝑠 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠 −

𝑅𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑟 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐼𝑞𝑟 (A.54) 

Substituindo-se a equação (A.54) na equação (A.53), tem-se a equação (A.55): 
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𝐼𝑑̇𝑠 = −
𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑠 + 𝜔𝐼𝑞𝑠

−
𝐿𝑚

𝐿𝑠𝐿𝑟
(−𝐿𝑚𝐼𝑑̇𝑠 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐿𝑚𝐼𝑞𝑠 − 𝑅𝑟𝐼𝑑𝑟

+ (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐿𝑟𝐼𝑞𝑟) + 𝜔
𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑟 +

𝑉𝑑𝑠

𝐿𝑠
 

(A.55) 

Isolando a variável de estado𝐼𝑑̇𝑠 da equação (A.55), obtém-se a equação (A.56): 

𝐼𝑑̇𝑠 (1 −
𝐿𝑚
2

𝐿𝑠𝐿𝑟
)

= −
𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑠 + 𝜔𝐼𝑞𝑠 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚
2

𝐿𝑠𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠 +

𝑅𝑟𝐿𝑚

𝐿𝑠𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑟

− (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)
𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑟 + 𝜔

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑟 +

𝑉𝑑𝑠

𝐿𝑠
 

(A.56) 

 Com a equação (A.56) é possível definir termo comum, como a equação (A.57) 

apresenta: 

𝑎0 = 𝐿𝑠𝐿𝑟 − 𝐿𝑚
2  (A.57) 

reescrevendo a equação (A.56), com a substituição da equação (A.57), tem-se a equação (A.58). 

𝐼𝑑̇𝑠 = −
𝑅𝑠𝐿𝑟

𝑎0
𝐼𝑑𝑠 + 𝜔

𝐿𝑠𝐿𝑟

𝑎0
𝐼𝑞𝑠 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚
2

𝑎0
𝐼𝑞𝑠 +

𝑅𝑟

𝑎0
𝐼𝑑𝑟

− (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)
𝐿𝑟𝐿𝑚

𝑎0
𝐼𝑞𝑟 + +𝜔

𝐿𝑟𝐿𝑚

𝑎0
𝐼𝑞𝑟 +

𝐿𝑟𝑉𝑑𝑠

𝑎0
 

(A.58) 

Simplificando a equação (A.58), obtém-se a equação (A.59): 

𝐼𝑑̇𝑠 = −
𝑅𝑠𝐿𝑟

𝑎0
𝐼𝑑𝑠 + (𝜔 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟

𝐿𝑚
2

𝑎0
) 𝐼𝑞𝑠 +

𝑅𝑟𝐿𝑚

𝑎0
𝐼𝑑𝑟 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟

𝐿𝑚𝐿𝑟

𝑎0
𝐼𝑞𝑟  +

𝐿𝑟

𝑎0
𝑉𝑑𝑠 (A.59) 

Para facilitar o tratamento algébrico das expressões anteriores, foram definidos os 

seguintes termos, equações (A.60)-(64): 

𝑎1 =
𝑅𝑠𝐿𝑟

𝑎0
 (A.60) 

𝑎2 =
𝐿𝑚
2

𝑎0
 (A.61) 

𝑎3 =
𝑅𝑟𝐿𝑟

𝑎0
 (A.62) 

𝑎4 =
𝐿𝑟𝐿𝑚

𝑎0
 (A.63) 

𝑎5 =
𝐿𝑟

𝑎0
 (A.64) 
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Substituindo as equações (A.60)-(64), na equação (A.59), obtém-se a equação 

(A.65), em termos de coeficientes comum. 

𝐼𝑑̇𝑠 = −𝑎1𝐼𝑑𝑠 + (𝜔 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎2)𝐼𝑞𝑠 + 𝑎3𝐼𝑑𝑟 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎4𝐼𝑞𝑟  + 𝑎5𝑉𝑑𝑠 (A.65) 

as equações (A.50-52), obtém-se respectivamente as equações (A.66-67): 

𝐼𝑞̇𝑠 = −
𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑠 − 𝜔𝐼𝑞𝑠 −

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞̇𝑟 − 𝜔

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑟 +

𝑉𝑞𝑠

𝐿𝑠
 (A.66) 

𝐼𝑞̇𝑟 = −
𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑞̇𝑠 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑠 −

𝑅𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑟 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐼𝑑𝑟 (A.67) 

Substituindo-se a equação (A.67) na equação (A.66), tem-se a equação (A.68): 

𝐼𝑞̇𝑠 = −
𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑠 − 𝜔𝐼𝑑𝑠

−
𝐿𝑚

𝐿𝑠
(−

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑞̇𝑠 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑠 −

𝑅𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑟

+ (𝜔 − −𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐼𝑑𝑟) − 𝜔
𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑟 +

𝑉𝑞𝑠

𝐿𝑠
 

(A.68) 

Utilizando os termos definidos pelas equações (A.57) e (A.60)-(64), reescreve-se a 

equação (A.68) na equação (A.69) 

𝐼𝑞̇𝑠 = −(𝜔 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎2)𝐼𝑑𝑠 − 𝑎1𝐼𝑞𝑠 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎4𝐼𝑑𝑟 + 𝑎3𝐼𝑞𝑟 + 𝑎5𝑉𝑞𝑠 (A.69) 

As variáveis de estados estatóricas (𝐼𝑑̇𝑠, 𝐼𝑞̇𝑠), foram obtidas pelas equações do 

circuito equivalente, pelo procedimento de substituições de equações. As variáveis de estados 

rotóricas (𝐼𝑑̇𝑟 , 𝐼𝑞̇𝑟), serão obtidas do mesmo modo que as correntes (𝐼𝑑̇𝑠, 𝐼𝑞̇𝑠).  

Substituindo a equação (A.53) em (A.54), tem-se a equação (A.70) 

𝐼𝑑̇𝑟 = −
𝐿𝑚

𝐿𝑟
(−

𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑠 + 𝜔𝐼𝑞𝑠 −

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑑̇𝑟 + 𝜔

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑟 +

𝑉𝑑𝑠

𝐿𝑠
) + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠

−
𝑅𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑟 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐼𝑞𝑟 

(A.70) 

Isolando a variável de estado 𝐼𝑑̇𝑟 na equação (A.70), obtém-se a equação (A.71) 

𝐼𝑑̇𝑟 −
𝐿𝑚
2

𝐿𝑟𝐿𝑠
𝐼𝑑̇𝑟 = −

𝐿𝑚

𝐿𝑟
(−

𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑠 + 𝜔𝐼𝑞𝑠 + 𝜔

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑠 +

𝑉𝑑𝑠

𝐿𝑠
) + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠

− −
𝑅𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑟 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐼𝑞𝑟 

(A.71) 

Reescrevendo a equação (A.71), em termos dos coeficientes definidos nas equações 

(A.2.57) e (A.2.60)-(2.64), obtém-se a equação (A.72) 

𝐼𝑑̇𝑟 =
𝑅𝑠𝐿𝑚

𝑎0
𝐼𝑑𝑠 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟

𝐿𝑠𝐿𝑚

𝑎0
𝐼𝑞𝑠 −

𝑅𝑟𝐿𝑠

𝑎0
𝐼𝑑𝑠 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟

𝐿𝑠𝐿𝑟

𝑎0
) 𝐼𝑞𝑟 −

𝐿𝑚

𝑎0
𝑉𝑑𝑠 (A.72) 
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Com a equação (A.72) é possível definir novos coeficientes para facilitar o 

tratamento algébrico das equações, tem-se as seguintes definições: 

𝑎6 =
𝑅𝑠𝐿𝑚

𝑎0
 (A.73) 

𝑎7 =
𝐿𝑠𝐿𝑚

𝑎0
 (A.74) 

𝑎8 =
𝑅𝑟𝐿𝑠

𝑎0
 (A.75) 

𝑎9 =
𝐿𝑠𝐿𝑟

𝑎0
 (A.76) 

𝑎10 =
𝐿𝑚

𝑎0
 (A.77) 

Reescrevendo a equação (A.72), em função das equações (A.73)-(77), tem-se a 

equação (A.78): 

𝐼𝑑̇𝑟 = 𝑎6𝐼𝑑𝑠 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎7𝐼𝑞𝑠 − 𝑎8𝐼𝑑𝑟 + (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎9)𝐼𝑞𝑟 − 𝑎10𝑉𝑑𝑠 (A.78) 

O procedimento para defini-la a última variável de estado, é o mesmo adotado para 

as demais, com a substituição da equação (A.66) em (A.67), tem-se a equação (A.79) 

𝐼𝑞̇𝑟 = −
𝐿𝑚

𝐿𝑟
(−

𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑠 − 𝜔𝐼𝑑𝑠 −

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑞̇𝑟 − 𝜔

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑟 +

𝑉𝑞𝑠

𝐿𝑠
) − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑠

−
𝑅𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑟 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐼𝑑𝑟 

(A.79) 

Isolando a variável de estado 𝐼𝑞̇𝑟 na equação (A.79), tem-se a equação (A.80): 

𝐼𝑞̇𝑟 −
𝐿𝑚
2

𝐿𝑟𝐿𝑠
𝐼𝑞̇𝑟 = −

𝐿𝑚

𝐿𝑟
(−

𝑅𝑠

𝐿𝑠
𝐼𝑞𝑠 − 𝜔𝐼𝑑𝑠 − 𝜔

𝐿𝑚

𝐿𝑠
𝐼𝑑𝑟 +

𝑉𝑞𝑠

𝐿𝑠
) − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)

𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑑𝑠

−
𝑅𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑟 − (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟)𝐼𝑑𝑟 

(A.80) 

Reescrevendo a equação (A.80), em termos dos coeficientes definidos nas equações 

(A.57) e (A.73)-(77), obtém-se a equação (A.81): 

𝐼𝑞̇𝑟 = 𝑎6𝐼𝑞𝑠 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎7𝐼𝑑𝑠 − 𝑎8𝐼𝑞𝑟 + (−𝜔 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎9)𝐼𝑑𝑟 − 𝑎10𝑉𝑞𝑠 (A.81) 

Com as deduções das equações (A.65), (A.69), (A.78) e (A.81) isolando-se as 

variáveis de corrente com derivação das equações, as mesmas podem ser escritas na forma de 

equações de estado como apresentando na equação (A.82), que posteriormente podem ser 

utilizadas como modelo para projeto dos controladores em um referencial genérico do motor de 

indução: 

𝒙̇ = 𝑨𝒙 + 𝑩𝒖 (A.82) 
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Assim definindo o vetor de estado x na equação (A.83) e o vetor de entrada u na equação (A.84) 

[𝒙] = [𝐼𝑑𝑠 𝐼𝑞𝑠 𝐼𝑑𝑟 𝐼𝑞𝑟]𝑇 (A.83) 

[𝒖] = [𝑉𝑑𝑠 𝑉𝑞𝑠]𝑇 (A.84) 

Na forma matricial, o modelo por equações de estado do motor de indução trifásico 

para um referencial genérico é dado pela equação (A.85) 

 

[
 
 
 
 
𝐼𝑑̇𝑠

𝐼𝑞̇𝑠

𝐼𝑑̇𝑟

𝐼𝑞̇𝑟]
 
 
 
 

=

[
 
 
 
 

−𝑎1 (𝜔 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎2) 𝑎3 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎4

−(𝜔 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎2) −𝑎1 −𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎4 𝑎3

𝑎6 −𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎7 −𝑎8 (𝜔 − 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎9)

𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎7 𝑎6 (−𝜔 + 𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝑎9) −𝑎8 ]
 
 
 
 

[
 
 
 
𝐼𝑑𝑠

𝐼𝑞𝑠

𝐼𝑑𝑟

𝐼𝑞𝑟]
 
 
 
 

(A.85) 

+[

𝑎5

0
0
𝑎5

−𝑎10 0
0 −𝑎10

] [
𝑉𝑑𝑠

𝑉𝑞𝑠
] 

REFERENCIAL NO FLUXO ROTÓRICO 

O modelo elétrico do motor no referencial genérico é utilizado para obter-se o 

modelo no referencial fluxo rotórico. Este referencial pode ser utilizado para simulação e 

implementação experimental dos controladores PI (proporcional-integral) do sistema de 

controle.  

Primeiramente, considere as equações de fluxos dadas pelas equações (A.86-89) 

𝜑𝑑𝑠 = 𝐿𝑠𝐼𝑑𝑠 + 𝐿𝑚𝐼𝑑𝑟 (A.86) 

𝜑𝑞𝑠 = 𝐿𝑠𝐼𝑞𝑠 + 𝐿𝑚𝐼𝑞𝑟 (A.87) 

𝜑𝑑𝑟 = 𝐿𝑟𝐼𝑑𝑟 + 𝐿𝑚𝐼𝑑𝑠 (A.88) 

𝜑𝑞𝑟 = 𝐿𝑟𝐼𝑞𝑟 + 𝐿𝑚𝐼𝑞𝑠 (A.89) 

e as correntes rotóricas são das pelas equações (A.90)-(A.91): 

𝐼𝑑𝑟 =
𝜑𝑑𝑠

𝐿𝑚
−

𝐿𝑠

𝐿𝑚
𝐼𝑑𝑠 (A.90) 

𝐼𝑞𝑟 =
𝜑𝑞𝑠

𝐿𝑚
−

𝐿𝑠

𝐿𝑚
𝐼𝑞𝑠 (A.91) 

Realizando as substituições das equações (A.90) e (91), nas equações de fluxo 

(A.88) e (89), obtém-se as equações (A.92) e (93): 
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𝜑𝑑𝑟 =
𝐿𝑟

𝐿𝑚
𝜑𝑑𝑠 +

𝐿𝑚
2 − 𝐿𝑠𝐿𝑟

𝐿𝑚
𝐼𝑑𝑠 (A.92) 

𝜑𝑞𝑟 =
𝐿𝑟

𝐿𝑚
𝜑𝑞𝑠 +

𝐿𝑚
2 − 𝐿𝑠𝐿𝑟

𝐿𝑚
𝐼𝑞𝑠 (A.93) 

Com o desenvolvimento matemático das equações (A.49)-(52) e (A.90)-(93), é 

possível obter as equações de estado do motor no referencial fluxo rotórico, como apresenta a 

equação (A.94): 

[
𝐼𝑑̇𝑠

𝐼𝑞̇𝑠
] =

[
 
 
 
 −

𝐿𝑚
2

𝜏𝑟𝐿𝑠𝐿𝑟𝜎
−

𝑅𝑠

𝐿𝑠𝜎
           𝜔

𝜔        −
𝐿𝑚
2

𝜏𝑟𝐿𝑠𝐿𝑟𝜎
−

𝑅𝑠

𝐿𝑠𝜎 ]
 
 
 
 

+ 

(A.94) 

+𝜑𝑑𝑟

[
 
 
 

𝐿𝑚

𝜏𝑟𝐿𝑠𝐿𝑟𝜎
𝑁𝑝𝑝𝜔𝑟𝐿𝑚

𝐿𝑠𝐿𝑟𝜔 ]
 
 
 

+
1

𝐿𝑠𝜎
[
𝑉𝑑𝑠

𝑉𝑞𝑠
] 

onde 𝜏𝑟 representa a constante rotórica do motor, apresentado na equação (A.95) e 𝜎 é o 

coeficiente de dispersão, dado pela equação (A.96)   

𝜏𝑟 =
𝐿𝑟

𝑅𝑟
 (A.95) 

𝜎 = 1 −
𝐿𝑚
2

𝐿𝑠𝐿𝑚
 (A.96) 

 No referencial do fluxo rotórico o eixo de coordenadas d encontra-se alinhada com 

o mesmo. Portanto, pode-se afirmar que o fluxo rotórico no eixo q é nulo.  

Para determinar a equação do torque elétrico no referencial do fluxo rotórico, 

considera-se as equações (A.88) e (89) reescritas na equação (A.97), em forma matricial: 

[
𝜑𝑑𝑟

0
] = 𝐿𝑟 [

𝐼𝑑𝑟

𝐼𝑞𝑟
] + 𝐿𝑚 [

𝐼𝑑𝑠

𝐼𝑞𝑠
] (A.97) 

Isolando as correntes rotóricas da equação (A.97), tem-se:  

𝐼𝑑𝑟 =
𝜑𝑑𝑟 − 𝐿𝑚𝐼𝑑𝑠

𝐿𝑟
 (A.98) 

𝐼𝑞𝑟 = −
𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠 (A.99) 

Substituindo as equações (A.98) e (99) na equação (A.46), tem-se a equação do 

torque elétrico no referencial do fluxo rotórico, dado pela equação (A.100) 

𝑇𝑒 = 𝐿𝑚 (
𝜑𝑑𝑟 − 𝐿𝑚𝐼𝑑𝑠

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠 − 𝐼𝑑𝑠

−𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠) (A.100) 

A equação (A.100) pode ser simplificada, resultando na equação (A.101): 
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𝑇𝑒 = 𝐿𝑚

𝜑𝑑𝑟

𝐿𝑟
𝐼𝑞𝑠 (A.101) 

Considerando a equação do fluxo rotórico no eixo direto em regime permanente, e 

para uma corrente Ids constante, pode-se reescrever a equação (A.101), apresentado na equação 

do torque (A.102), em função das correntes, indutância mútua e número de pares de polos (Npp). 

𝑇𝑒 =
𝑁𝑝𝑝𝐼𝑑𝑠𝐼𝑞𝑠𝐿𝑚

2

𝐿𝑟
 (A.102) 
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