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Resumo — Este artigo apresenta as etapas do projeto e
implementação de um controlador digital preditivo para regular
as correntes de um motor CC de ímãs permanentes sem escovas
(BLDC - Permanent Magnets Brushless DC Motor) trifásico à
três fios. O projeto e sintonia de controladores lineares, como
o PI-SRF (PI no sistema de coordenadas síncrono), é uma
tarefa difícil devido às formas de onda não senoidais das FEM
internas e das correntes de acionamento dos motores BLDC.
A complexidade desta tarefa aumenta quando se considera
a faixa de variação de velocidade dos motores usados nos
veículos elétricos. Os controladores digitais preditivos têm sido
utilizados com sucesso para regular correntes de conversores
CC-CC. Será mostrado que pode-se usar um controlador
digital preditivo para regular as correntes do sistema de
acionamento. Resultados experimentais e de simulação para
uma aplicação em um motor BLDC trifásico de 5 kW / 48 V
são apresentados para demonstrar a viabilidade da proposta.
O algoritmo de controle do sistema de acionamento do motor
BLDC foi implementado em um DSP TMS320F28335 da
Texas Instruments. Será apresentada uma metodologia para
compensar os atrasos dos circuitos de disparo e amostragem,
bem como as quedas de tensão do inversor no algoritmo do
controlador proposto.

Palavras-chave — Controle Preditivo, Motor BLDC, Veículo
Elétrico.

DESIGN AND IMPLEMENTATION OF A DIGITAL
PREDICTIVE CONTROLLER TO REGULATE THE
CURRENTS OF A BLDC MOTOR

Abstract — This paper presents the design and
implementation steps of a digital predictive controller to
regulate the currents of a three–phase three-wire Permanent
Magnets Brushless Motor DC (BLDC) motor. The trapezoidal
EMF and the rectangular waveform of the motor currents
difficult the design and the tuning process of linear controllers
such as PI–SRF (PI–synchronous reference frame). The
complexity of this task increases when the range of variation of
the velocity of electric vehicle is considered. Digital predictive
controllers are easily implemented in digital signal processors
(DSP) and they are successfully used to regulate currents
of DC-DC converters. It will be shown that it is possible to
design a digital predictive controller to regulate the drive
currents. Experimental and simulation results for a 5 kW / 48 V
three–phase BLDC motor are presented to demonstrate the
feasibility of this proposal. The control algorithm of the BLDC
motor was implemented in a TMS320F28335 DSP of Texas
Instruments. In the proposed algorithm, it will be presented a
methodology to compensate the delays of the conditioning and
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sampling circuits as well as the voltage drop of the inverter
semiconductors.

Keywords — BLDC Motor, Electric Vehicle, Predictive
Control.

I. INTRODUÇÃO

Motores de ímãs permanentes sem escovas (PMBL -
Permanent Magnets Brushless Motor) modernos, com
potências variando de alguns watts até centenas de quilowatts,
são encontrados em diversos tipos de aplicações residenciais,
comerciais e industriais devido a: (i) volume e peso relativos
reduzidos; (ii) elevados conjugados nominal e de sobrecarga;
(iii) capacidade de operação em ampla faixa de velocidade;
(iv) baixo nível de produção de ruído; (v) ausência de circuito
de excitação e (vi) capacidade de regeneração de energia
[1]–[4].

Construídos com ímãs de elevados campo remanente
e força coercitiva, os motores PMBL são classificados
como motor síncrono de ímãs permanentes (PMSM -
Permanent Magnets Synchronous Motor) ou motor CC
de ímãs permanentes sem escovas (BLDC - Permanent
Magnets Brushless DC Motor), em função do perfil senoidal
ou trapezoidal da força contra–eletromotriz (FEM) gerada,
respectivamente. Contudo, independentemente do perfil da
FEM interna, é fundamental conhecer a posição do rotor para
acionar corretamente a máquina [1], [2].

Apesar do custo inferior dos motores de indução, os
PMBL têm sido a principal escolha para utilização nos
sistemas de propulsão de veículos elétricos (VE) e veículos
elétricos híbridos (VEH) em consequência das características
enumeradas anteriormente [5]–[7].

Diferentes topologias e técnicas de controle de conversores
estáticos são usadas para acionar os motores PMBL. Elas
variam em função da quantidade de interruptores, ganho de
tensão, tipo de conexão dos enrolamentos do motor, etc.

Em [8]–[11] são apresentadas algumas topologias de
conversores com um número reduzido de interruptores ativos.
Porém nestes exemplos deve-se ter acesso ao terminal comum
das bobinas da máquina. Já os motores sem acesso ao
terminal neutro são acionados por inversores em ponte
completa. Neste segundo tipo, a utilização de estruturas
integradas simplifica o projeto dos circuitos de disparo e
proteção dos semicondutores.

Em [12]–[14] são propostas simplificações em que uma das
fases do motor é conectada ao ponto médio dos terminais CC
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do inversor. Esta modificação reduz o número de interruptores
ativos do inversor, porém apresenta a desvantagem de
usar tensão CC mais elevada no barramento. O conjugado
eletromagnético desenvolvido também fica comprometido
para o motor operando abaixo da velocidade nominal.

Diferentemente dos motores PMSM, os motores BLDC
são acionados por correntes retangulares em consequência da
forma de onda tapezoidal da FEM interna. Em [15]–[18] são
descritas diferentes técnicas de controle de corrente aplicadas
ao acionamento dos motores BLDC.

O controle por histerese é de fácil implementação e
geralmente é projetado de maneira independente para cada
fase. No entanto, ele apresenta um elevado ripple em regime
permanente e uma frequência de operação variável [15], [16].

Controladores PI no sistema de coordenadas síncrono
apresentam erros de magnitude e fase devido as componentes
de alta frequência das correntes retangulares de acionamento.
Em [17] é usado um controlador PI com múltiplos
integradores para corrigir essa limitação. Contudo o esforço
computacional do controlador aumenta proporcionalmente
com o número de componentes harmônicas compensadas.

O controle por modos deslizantes é de simples
implementação, boa precisão e tempo de resposta bastante
reduzido, porém pode apresentar elevado grau de dificuldade
na modelagem, presença de chattering, além de elevada taxa
de amostragem [18].

Este trabalho propõe a aplicação do controlador digital
preditivo na malha de corrente de um motor BLDC
trifásico a três fios acionado por um inversor trifásico. Este
motor será usado na propulsão de um veículo elétrico de
pequeno porte, um Kart-Cross elétrico [19]. O interesse
no desenvolvimento de controladores digitais pode ser
explicado pela redução dos custos do processador digital de
sinais (DSP). Para simplificação do algoritmo de controle
é aplicada uma transformação sobre as correntes trifásicas
possibilitando controlar somente a amplitude da corrente
retangular do motor. Resultados experimentais e de simulação
são apresentados para validar o algoritmo de controle.
Por fim, um ciclo de condução veicular é emulado para
demonstrar o desempenho do sistema de controle projetado.

II. FUNDAMENTOS DO CONTROLADOR DIGITAL
PREDITIVO DE CORRENTE

O princípio de funcionamento do controlador digital
preditivo de corrente é simples e será explicado usando o
circuito do conversor CC-CC em ponte completa da Figura 1.
Nessa figura, V1 e V2 são as tensões nos terminais do
conversor e da carga, respectivamente, enquanto iL é a
corrente que flui pelo indutor de saída do conversor. Por
simplicidade, os interruptores semicondutores do conversor
foram desenhados como ideais.

O controlador digital preditivo pode ser visto como um
caso discreto do controlador por realimentação de estados
no qual os polos da planta compensada são alocados na
origem do círculo unitário no plano complexo z [20]. Nas
Figuras 2 (a), (b) e (c) são mostradas as formas de onda
da tensão de controle, corrente de saída e sinal PWM dos
interruptores do conversor, respectivamente.

L

VCC V1 V2

iL
Bateria

VBB

S1 S3

S4 S2

Fig. 1. Conversor CC-CC em ponte completa alimentando uma
carga tipo tensão constante.
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Fig. 2. Formas de onda do controle preditivo de corrente:
(a) contador de sincronização da amostragem/PWM e tensão de
controle; (b) corrente real e amostrada do indutor; (c) sinal PWM.

Na Figura 2 a corrente de referência i∗L é variada em degrau
antes do instante nTs. A tensão de controle vc define a razão
cíclica para o disparo dos semicondutores de potência. As
tensões nos terminais do conversor e da carga, bem como a
corrente no indutor são amostradas sempre que a forma de
onda do contador crescente/decrescente atinge o valor zero.

Assumindo uma estratégia de comutação bipolar, e ainda
que iL > 0, pode-se escrever a seguinte equação à diferenças
para o conversor da Figura 1 [20], [21]:

iL [n+ 1] = iL [n] +m1d [n]Ts +m2 (1− d [n])Ts (1)

onde iL[n + 1] e iL [n] são as correntes pelo indutor
de interface, amostradas nos instantes (n+ 1)Ts e nTs,
respectivamente; m1 e m2 são as taxas de subida e descida
da forma de onda da corrente pelo indutor de saída,
respectivamente; Ts é o período de amostragem; d [n] é a
razão cíclica durante o período nTs e L é a indutância do
filtro do conversor. Sendo:

m1 =
V1[n]− V2[n]

L
=

+VCC − VBB

L
(2)

e
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m2 =
V1[n]− V2[n]

L
=

−VCC − VBB

L
. (3)

Usando (2) e (3), e fazendo iL [n+ 1] = i∗L, pode-se
reescrever (1) isolando d [n]:

d [n] =
1

2
+

L fs
2VCC

(i∗L − iL [n]) +
VBB

2VCC
(4)

onde i∗L é a corrente de referência que o conversor deve
rastrear nos terminais de saída e fs = 1/Ts é a frequência
de amostragem do controlador digital preditivo.

A análise de (4) mostra que a razão cíclica d [n] é calculada
no instante nTs de maneira que a corrente iL seja igual a
corrente de referência i∗L em (n + 1)Ts. Assim, a ação de
controle (4) garante que a corrente de referência seja rastreada
com um período de amostragem de atraso. Os coeficientes
dessa equação são calculados substituindo os parâmetros da
planta em (4).

Além disso, o fato de usar uma frequência de amostragem
igual a frequência de comutação do conversor possibilita
obter o valor médio da corrente chaveada sintetizada sem a
necessidade do uso de filtros passivos [20]. Maiores detalhes
a respeito da implementação do controlador digital preditivo
podem ser obtidos em [22].

Nas seções seguintes será discutido como esta técnica de
controle pode ser aplicada para regular as correntes de um
motor BLDC.

III. O ACIONAMENTO DO MOTOR BLDC

Na Figura 3 é mostrado o diagrama esquemático
de um motor BLDC acionado por um inversor fonte
de tensão (VSI - Voltage Source Inverter) trifásico
composto por seis interruptores. Nesta figura Rs e Ls

representam as resistências e indutâncias dos enrolamentos do
estator, respectivamente. Novamente aqui, para simplificar o
desenho, os interruptores semicondutores do conversor foram
representados como ideais.

eaRs Ls

ebRs Ls

ecRs Ls

VCC

va

vb

vc

ia

ib

ic

Motor PMBLDCS1 S3 S5

S4 S2S6

ICC

Fig. 3. Diagrama esquemático simplificado do sistema de
acionamento de um motor BLDC.

Conforme mencionado anteriormente, a distribuição
retangular do fluxo magnético no entreferro e os
enrolamentos concentrados do estator são responsáveis

pela FEM trapezoidal dos motores BLDC. Desse modo,
para produzir um conjugado eletromagnético constante,
esses motores são alimentados com correntes retangulares,
com dois intervalos de corrente nula por ciclo fundamental,
conforme ilustrado na Figura 4. Essa característica simplifica
a precisão dos sensores de posição usados nesse tipo de
motor já que eles deverão identificar apenas seis posições
discretas do rotor.

ea

ia
ωtπ/2 π 2π3π/2

eb

ib

ec

ic

Ip

Ip

Ip

Fig. 4. Formas de onda das FEM (linha cheia) e das correntes
(linha tracejada) do BLDC.

Duas estratégias básicas são usadas para controlar as
correntes dos motores BLDC [23]. Na primeira, as correntes
de duas fases do motor são medidas, sendo a corrente da
terceira fase obtida pela soma, com sinal invertido, das
correntes das outras duas. As correntes medidas são então
comparadas com sinais de referência gerados pelo sistema
de acionamento. Diferentes tipos de controladores são usados
para garantir que as correntes de referência sejam rastreadas
com pequenos erros de amplitude e fase [24]. O maior desafio
neste caso é garantir um boa resposta do controlador para uma
ampla faixa de variação de velocidade da máquina.

Na segunda estratégia, como a cada 60◦ do ciclo
de acionamento somente duas fases do motor conduzem
correntes não nulas, ao invés de controlar a corrente de cada
fase, controla-se a amplitude da corrente retangular que o
inversor deve sintetizar. Da Figura 4 tem-se que as correntes
em duas fases possuem sinais opostos, enquanto a corrente
da terceira fase tem valor nulo. Assim, a cada instante de
tempo, pode-se calcular a amplitude da corrente retangular
através da relação,

Ip =
1

2
(|ia|+ |ib|+ |ic|) . (5)

onde Ip é a amplitude da onda retangular de corrente
sintetizada pelo inversor.

Além de usar somente um controlador para regular as
correntes do motor BLDC, esta segunda técnica apresenta
a vantagem de facilitar o projeto do controlador de corrente
já que sua frequência de corte não é afetada quando o motor
é acionado com velocidade variável, sendo esta a técnica
utilizada neste trabalho [23].

IV. REGULAÇÃO DAS CORRENTES DO MOTOR
BLDC

Na Seção II foi apresentado o princípio de funcionamento
de um controlador digital preditivo que usa as tensões nos
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terminais do conversor CC-CC e da carga, bem como a
corrente no indutor de filtro, medidas no período atual, para
determinar a razão cíclica do conversor de maneira que
na próxima amostragem a corrente sintetizada seja igual a
corrente de referência [20], [21].

Da observação das formas de onda da Figura 4 tem-se
que somente duas fases do inversor conduzem correntes não
nulas a cada 60◦ do ciclo de acionamento do motor BLDC.
Assim, além de identificar a posição do rotor, o sinal do
sensor de posição pode ser usado para indicar quais os braços
do inversor estarão ativos naquele intervalo de tempo.

Nas Figuras 5 (a) e (b) estão destacados os braços ativos
do inversor referentes ao período indicado pelo retângulo
sombreado da Figura 4. Observe que durante esse intervalo
somente flui corrente nas fases “a” e “b” do motor, ficando
a fase “c” em repouso.

eaRs Ls

ebRs Ls

ecRs Ls

VCC

va
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Motor PMBLDCS1 S3 S5

S4 S6 S2
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S4 S6 S2
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(b)

Fig. 5. Etapas ativas do inversor do motor BLDC para correntes
fluindo entre as fases “a” e “b”: (a) S1 e S6, (b) S3 e S4.

A comparação da Figura 1 com as topologias mostradas
nas Figuras 5 (a) e (b) permite concluir que, com algumas
adaptações, pode-se usar a mesma estratégia de controle
descrita na Seção II para regular as correntes de acionamento
do motor BLDC.

Assim sendo, desprezando o efeito da resistência do
enrolamento do motor (Rs << 2πfsLs), pode-se recalcular
(2) e (3) para os circuitos equivalentes da Figura 5 fazendo
L = 2Ls e VBB = E, sendo E a FEM de linha. De posse
das novas relações m1 e m2 pode-se usar (4) para controlar
a razão cíclica dos braços ativos do inversor de maneira a
regular as correntes de acionamento do motor BLDC.

Na prática porém, nas aplicações com frequências de
comutação elevadas, nem sempre é possível amostrar,
calcular e atuar instantaneamente conforme (4) e mostrado na
Figura 2. Assim, para que a metodologia descrita na Seção II
seja possível de implementar, pode-se aplicar (4) em dois
períodos consecutivos de amostragem resultando na seguinte
ação de controle:

d [n] = 1−d[n−1]+
Lsfs
VCC

(
i∗LS

− iLS
[n− 1]

)
+

E

VCC
(6)

onde i∗LS
= I∗p é o valor da corrente de referência do motor,

iLS
[n − 1] = Ip[n − 1] é o valor da corrente amostrada no

instante (n − 1)Ts e d[n − 1] é a razão cíclica no período
compreendido entre (n− 1)Ts e nTs.

Desse modo, usando (6) pode-se determinar a razão cíclica
para o inversor no instante nTs de maneira que a diferença
entre as correntes de referência e pelas fases ativas do
motor

(
i∗LS

− iLS
[n− 1]

)
seja zerada em dois períodos de

amostragem. Note que a tensão E usada em (6) representa a
FEM gerada internamente no motor BLDC e cuja amplitude
depende da velocidade de acionamento da máquina.

Na Figura 6 é mostrado o diagrama de blocos do sistema
de controle das correntes do motor BLDC. A razão cíclica
é calculada e associada a comutação dos interruptores em
função da posição do rotor. A velocidade angular do rotor é
estimada por um algoritmo que usa os sinais de três sensores
Hall de posição [17]. Da observação da Figura 4 tem-se
que a FEM interna é constante nas duas fases do motor
cujas correntes não são nulas, sendo seu valor calculado
multiplicando a velocidade do rotor por uma constante kv .
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Fig. 6. Diagrama de blocos do sistema de controle proposto para
regular as correntes do motor BLDC.

V. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

O sistema de acionamento do motor BLDC da Figura 6 foi
implementado no programa PSIM para verificar a viabilidade
da estratégia de controle proposta.

Os parâmetros do motor foram ajustados iguais a Rs =
6,2 mΩ, Ls = 14,8 µH e kv = 0,0125 V/rpm. O inversor
trifásico foi assumido ideal e com frequência de comutação
de 75 kHz, sendo alimentado por uma fonte CC de 48 V. O
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controlador digital preditivo foi implementado digitalmente
no PSIM sendo seus ganhos calculados de acordo com (6).

Na Figura 7 são mostradas as formas de onda das correntes
nas três fases do motor BLDC. Em t = 0,25 s é aplicada
uma variação em degrau de 15 A para 30 A na amplitude da
corrente de referência do motor. Observe que as correntes
das fases “a” e “b” rastreiam o novo sinal de referência
enquanto a corrente da fase “c” se mantém nula já que o
braço correspondente do inversor é bloqueado durante este
intervalo. Nas Figuras 8 (a) e (b) são mostrados detalhes das
correntes das fases “a” e “b” no instante da aplicação do
degrau no sinal de referência, respectivamente, enquanto que
os interruptores da fase “c” permanecem bloqueados. Note
que a corrente atinge o novo valor após dois períodos de
amostragem (26,67 µs). Na Figura 8(c) é mostrada a razão
cíclica calculada pelo controlador digital cuja lei de controle
é dada em (6).
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Fig. 7. Correntes do motor BLDC para um degrau de 15 A para
30 A aplicado na amplitude da corrente de referência em t = 0,25 s:
(a) fase “a”, (b) fase “b”, (c) fase “c”.
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Fig. 8. Detalhes no instante de aplicação do degrau na corrente
de referência: (a) fase “a”, (b) fase “b” e (c) razão cíclica calculada
pelo controlador digital preditivo..

O modelo digital utilizado na simulação pode ser usado
para investigar a robustez do controlador proposto frente a
variações dos parâmetros do motor. Nas Figuras 9 (a) e (b)

são mostrados dois detalhes da corrente da fase “a”, para a
mesma condição anterior, porém supondo um erro de ±25 %
no valor de Ls usado em (6). Como esse parâmetro é a
própria indutância do enrolamento da máquina não se pode
garantir que eles serão iguais devido a diferenças no circuito
magnético e elétrico de cada fase.
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Fig. 9. Detalhes da corrente de referência da fase “a” para uma
variação de ±25 % da indutância estimada: (a) Ls = 18,5 µH e
(b) Ls = 11,1 µH.

A análise das duas curvas da Figura 9 mostra que a corrente
demora mais do que dois ciclos de amostragem para rastear
o sinal de referência porém o erro de regime permanente
é nulo. Enquanto que a corrente na Figura 9 (a) apresenta
um comportamento subamortecido, na Figura 9 (b) pode-se
observar um comportamento superamortecido para a corrente.
Esse efeito pode ser explicado pelo fato dos polos da planta
compensada não ficarem alocados no zero do plano complexo
z [22].

Um segundo parâmetro importante na síntese do
controlador digital preditivo é a tensão E. Essa tensão é
obtida indiretamente multiplicando a velocidade angular do
rotor por uma constante kv fornecida pelo fabricante ou
obtida através de ensaios. Erros de medição na FEM interna
da máquina provocarão desvios entre a corrente de referência
e a corrente sintetizada pelo inversor, gerando erro em regime
permanente. Estes erros podem ser minimizados usando
algoritmos precisos para a detecção da posição e medição
da velocidade do rotor [17].

VI. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Na Figura 10 são mostradas duas fotografias da
bancada experimental usada para validar os estudos
teóricos e resultados simulados apresentados. O motor
BLDC utilizado foi o HPM05K–4Q–PZ fabricado pela
Golden Motor, cujos parâmetros principais são dados na
Tabela I. O inversor trifásico foi construído com o módulo
SEMiX101GD066HDS da Semikron�. O inversor será
embarcado no Kart-Cross elétrico sendo alimentado por uma
bateria de íons de lítio de 48 V/ 100Ah [19].

Todo o algoritmo do controlador digital preditivo bem
como do sistema de detecção da posição e velocidade
do rotor, que é baseado na medição dos sinais de três
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(a)

(b)

Fig. 10. Fotografia da banca experimental: (a) conjunto motor-carga
(gerador CC), (b) inversor trifásico e circuito de disparo.

TABELA I
Características do Motor BLDC Utilizado

Parâmetro Valor
Potência nominal 5 kW
Tensão nominal 48 V
Corrente nominal 100 A
Eficiência máxima 89,1%
Resistência por fase 6,2 mΩ
Indutância por fase 14,8 µH
kv 0,0125 V/rpm
Número de polos 8
Massa 11 kg
Conjugado máximo 13,92 Nm
Velocidade nominal 3532 rpm

sensores de efeito Hall, foram implementados em um DSP
TMS320F28335 da Texas Instruments.

Na implementação experimental do controlador digital
preditivo foram compensadas as quedas de tensão e atrasos
dos circuitos de amostragem e de disparo do inversor, para
garantir o desempenho desejado do controlador preditivo. A
compensação desses parâmetros é mais crítica para o inversor
operando com frequências de comutação e amostragem mais
elevadas. Pela metodologia apresentada no Apêndice, após
a compensação dos parâmetros do inversor, a nova lei de
controle preditiva passa a ser dada por:

d[n] = 1− d[n− 1] +
Lsfs
VCC

(
i∗LS

− iLS
[n− 1]

)
+

+

(
E

VCC

)
− 1

2

(
1− E

VCC

)
(TD + TL) fs +

+2TMfs +

(
2VG

VCC

)
(7)

em que TM , TL e TD são o tempo morto dos interruptores,
o tempo de atraso na amostragem e o tempo de atraso no

circuito de disparo, respectivamente, e VG é a queda de
tensão nos interruptores. Os valores destes parâmetros para o
inversor foram obtidos experimentalmente e são listados na
Tabela II.

TABELA II
Parâmetros Compensados do Inversor

Parâmetro Valor
Tempo morto (TM ) 600 ns
Atraso da amostragem (TL) 1,5 µs
Atraso do disparo (TD) 700 ns
Queda de tensão nos interruptores (VG) 1,2 V

A. Escolha da Frequência de Comutação
As Figuras 11 (a), (b) e (c) mostram as formas de

onda da corrente da fase “a” do motor para o inversor
comutado com uma frequência de 20 kHz, 40 kHz e
75 kHz, respectivamente. As correntes de referência nas
três condições anteriores foram de 15 A. Considerando que
o sistema de acionamento (motor e inversor) deverá ficar
embarcado em um veículo elétrico de pequeno porte, sem
espaço para inclusão de filtros passivos, a frequência de
comutação foi escolhida a mais alta possível para garantir
uma menor ondulação da corrente.

B. Degrau na Referência de Corrente
Na Figura 12 são mostradas as formas de onda das

correntes nas três fases do motor BLDC quando aplica-se um
degrau na corrente de referência de 15 A para 30 A. Nota-se
que a corrente apresenta um comportamento semelhante ao
mostrado na Figura 7 para o sistema simulado.

Na Figura 13 são mostradas as formas de onda das FEM de
linha trifásicas para o motor acionado com uma velocidade
de 1000 rpm.

C. Compensação de Parâmetros
Nas Figuras 14 (a) e (b) são mostrados dois detalhes

das formas de onda da corrente da fase “a”, e do
sinal de referência (linha tracejada), para o controlador
digital preditivo implementado de acordo com (6) e (7),
respectivamente. Observe que a compensação dos parâmetros
do inversor garante que o controlador preditivo rastreie a
corrente de referência sem erro de regime permanente. Da
análise da forma de onda da corrente da Figura 14 (b) pode-se
concluir que o valor da indutância Ls usado no projeto
do controlador digital preditivo, e fornecido pelo fabricante,
é levemente inferior ao valor real da indutância do motor
BLDC.

D. Ciclo de Condução
Finalmente, para verificar o desempenho do controlador

preditivo no ciclo de condução europeu (ECE-15) [25], foi
implementada uma malha externa de controle de velocidade.
Devido às incertezas do modelo mecânico, os ganhos
proporcional kp,n = 0,0484 A/rpm e integral ki,n =
0,1345 A/rpm.s do regulador PI de velocidade foram obtidos
usando o primeiro método de Ziegler–Nichols [26]. Na
Figura 15 são mostradas as formas de onda da velocidade de
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(a) (b)

Fig. 14. Detalhe da corrente da fase “a” para um degrau na referência de corrente de 15 A para 30 A: (a) controlador preditivo sem a
compensação de parâmetros do inversor (6), (b) controlador preditivo com compensação de parâmetros do inversor (7).

(a)

(b)

(c)

Fig. 11. Forma de onda da corrente na fase “a” utilizando o
controlador preditivo com frequência de comutação de: (a) 20 kHz,
(b) 40 kHz e (c) 75 kHz.

referência e da velocidade do motor, bem como a corrente da
fase “a”. Este ciclo é comumente utilizado para verificar o

Fig. 12. Formas de onda das correntes nas três fases do motor
BLDC para um degrau de 15 A para 30 A aplicado na amplitude
da corrente retangular.

Fig. 13. Formas de onda das FEM de linha para o motor BLDC
acionado com 1000 rpm.

consumo de energia em VE e VEH e os resultados foram
normalizados para uma velocidade de 600 rpm (1 V =
600 rpm).

VII. CONCLUSÕES

Neste artigo foram mostrados os passos de projeto
de um controlador preditivo proposto para regular as
correntes de um motor BLDC. A estrutura de controle
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Fig. 15. Teste para o ciclo de condução europeu ECE-15:
velocidade de referência do motor (canal 1, 1 V = 600 rpm)
velocidade do motor (canal 2, 1 V = 600 rpm), corrente na fase
“a” (canal 4).

utilizada permitiu usar um único controlador de corrente,
reduzindo significativamente o esforço computacional do
controlador digital proposto. Na implementação experimental
o tempo para o processamento do algoritmo de controle
foi aproximadamente 13,5 % do período de amostragem
(Ts = 1/75 kHz), ou seja, 1,8 µs.

Os resultados obtidos com um modelo digital do
motor BLDC foram usados para demonstrar o desempenho
do controlador proposto frente a variações da corrente
de referência e variações paramétricas. Uma bancada
experimental com um motor BLDC de 5 kW / 48 V foi
construída para validar os estudos teóricos e resultados
simulados. Foi proposta uma metodologia para compensar
os erros devido ao tempo morto, os atrasos do circuito
de amostragem e de disparo além da queda de tensão nos
interruptores, não antes descrita na literatura para este tipo
de controlador. O algoritmo de controle apresentou simples
implementação por possuir apenas um controlador na malha
de corrente, baixo esforço computacional e baixo tempo de
processamento, além das correntes convergirem rapidamente
para os valores de referência em dois períodos de comutação.
Dentre os trabalhos futuros propõe-se a implementação de
uma nova lei de controle para o inversor sendo acionado por
uma estratégia de comutação unipolar.
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APÊNDICE
METODOLOGIA DE COMPENSAÇÃO DOS

PARÂMETROS DO INVERSOR

Na implementação experimental do controlador digital
preditivo foi fundamental compensar os efeitos do tempo
morto dos semicondutores, a queda de tensão nos
interruptores do inversor, e os atrasos dos circuitos de
amostragem e de disparo.

A. Tempo Morto
O tempo morto (blanking time) é um intervalo de tempo,

fixo e independente da razão cíclica, usado para evitar que
dois interruptores de um mesmo braço do inversor conduzam
simultaneamente. Como consequência, a tensão de cada braço
do inversor, medida em relação ao terminal CC negativo, é
reduzida ou aumentada para a corrente positiva ou negativa,
respectivamente, de um fator dado por,

∆VkN =

{
+(TM/Ts)VCC , ik > 0
− (TM/Ts)VCC , ik < 0

(8)

onde TM é o tempo morto dos interruptores; ∆VkN é o valor
da redução ou aumento da tensão no terminal de saída do
inversor em função do sentido da corrente e k ∈ {a, b, c}.

Tomando como exemplo as topologias das Figuras 5 (a)
e (b) pode-se calcular as inclinações m1 e m2 fazendo
V1 = VCC − ∆Vab e V2 = −VCC − ∆Vab em (2) e (3),
respectivamente, sendo ∆Vab = 2 (TM/Ts)VCC . Da nova
relação para corrente sintetizada pelo inversor obtém-se a lei
de controle compensada:

d[n] = 1− d[n− 1] +

(
Lsfs
VCC

)(
i∗LS

− iLS
[n− 1]

)
+

+

(
E

VCC

)
+ 2TMfs. (9)

B. Atraso do Circuito de Disparo
Na Figura 16 (a) é ilustrado o efeito do atraso entre o sinal

PWM e o sinal de disparo dos interruptores do inversor. Na
Figura 16 (b) pode-se observar o efeito desse atraso sobre a
corrente sintetizada pelo conversor. Num primeiro instante o
atraso do sinal de disparo provoca um erro no valor amostrado
da corrente iL que é menor que a corrente de referência.
Contudo, após dois ciclos de amostragem, a atuação do
controlador inclui um offset na corrente sintetizada.
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Fig. 16. Efeito do atraso do circuito de disparo sobre a corrente
sintetizada pelo inversor.

Da Figura 16 (c) tem-se que a corrente de saída do
conversor é amostrada sempre que o sinal do contador
crescente/decrescente chega a zero. Isto posto, da observação
da Figura 16 (b) pode-se calcular o fator de correção para a
corrente amostrada como se segue:

∆iL = m1TD (10)
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onde TD é o tempo de atraso do circuito de acionamento dos
interruptores; m1 é a inclinação de subida da corrente iL e
∆iL é o fator de correção da corrente amostrada.

Somando o fator ∆iL a corrente amostrada iL [n− 1]
pode-se reescrever (6) como se segue,

d[n] = 1− d[n− 1] +
Lsfs
VCC

(
i∗LS

− iLS
[n− 1]

)
+

+

(
E

VCC

)
− 1

2

(
1− E

VCC

)
TDfs. (11)

C. Atraso do Circuito de Condicionamento e Amostragem
Os atrasos nos filtros da placa de condicionamento e de

conversão do ADC provocam um deslocamento na forma
de onda da corrente do inversor semelhante ao mostrado na
Figura 16 (b). A compensação desse atraso pode ser feita
simplesmente adicionando mais uma parcela ao tempo TD

conforme mostrado a seguir:

d[n] = 1− d[n− 1] +
Lsfs
VCC

(
i∗LS

− iLS
[n− 1]

)
+

+

(
E

VCC

)
− 1

2

(
1− E

VCC

)
(TD + TL) fs (12)

onde TL é o tempo de atraso do circuito de condicionamento
e amostragem.

D. Queda de Tensão nos Interruptores
De maneira semelhante ao tempo morto, a circulação

de corrente pelos interruptores semicondutores provoca uma
redução da tensão de saída do inversor. O valor e a polaridade
da queda de tensão irão depender do sentido da corrente e
de quais interruptores estarão ativos.

Para os circuitos equivalentes das Figuras 5 (a) e (b)
pode-se escrever as seguintes expressões para a tensão nos
terminais de saída do inversor:

V1[n] =

{
+VCC − 2VG, 0 ≤ t < dTs,

−VCC − 2VG, dTs ≤ t < (1− d)Ts

(13)

onde VG é a queda de tensão em cada interruptor ativo do
inversor. Por simplicidade foi adotado um mesmo valor de
tensão para o diodo e para o IGBT.

Substituindo (13), V2[n] = E e L = 2Ls em (2) e (3),
pode-se reescrever (6) que aplicada em dois períodos de
amostragem consecutivos retorna:

d[n] = 1− d[n− 1] +
Lsfs
VCC

(
i∗LS

− iLS
[n− 1]

)
+

+

(
E

VCC

)
+

(
2VG

VCC

)
. (14)

Apesar de serem não lineares, a superposição dos efeitos
anteriores permite obter a relação aproximada dada em (7)
para a lei de controle preditiva com a compensação dos
parâmetros do inversor usada no acionamento do motor
BLDC
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