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Abstract— This work investigates the combination of finite control set predictive torque control and dead-beat
speed control techniques for application in induction motor speed drives. As a result, no proportional-integral
controllers were necessary, avoiding cumbersome parameters design. The proposed control structure uses the
dead-beat principle along with a second order load torque estimator. Simulated results showed the proposed
controller allowed the induction motor drive to perform the fastest dynamic possible independently from design
parameters, and the load torque estimator avoided the use of a torque sensor.
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Resumo— Neste trabalho, investiga-se a combinação de controladores do tipo dead-beat de velocidade e pre-
ditivo de torque de estados finitos na obtenção do controle de velocidade do motor de indução. Essa proposta
é uma alternativa ao uso de controladores do tipo Proporcional-Integral, que necessitam de projeto e ajuste.
Aplicou-se um estimador de torque de carga de segunda ordem na estrutura do controle proposto, aliado ao
principio dead-beat. Os resultados simulados mostram que se proveu uma dinâmica rápida sem sobressinal in-
dependente de sintonia de ganhos, sem necessidade de ajuste de um controlador. Com o uso do estimador de
torque de carga, evitou-se a necessidade de medição do torque no eixo.

Palavras-chave— Controle dead-beat, Controle preditivo de torque, Estimação de torque, Motor de indução.

1 Introdução

O uso do Motor de Indução Trifásico (MIT)
junto a conversores de potência encontra vasta
aplicação industrial, inclusive em situações de ve-
locidade variável (Umans, 2014). Para tal, torna-
se interessante a investigação de técnicas de con-
trole de alto desempenho. Dentre elas, tem-se
destacado o controle preditivo baseado em mo-
delo com estados finitos, o Finite Control Set
Model Predictive Control, ou FCS-MPC (Vazquez
et al., 2017).

Os conversores de potência utilizados no aci-
onamento de máquinas elétricas são compostos
por chaves eletrônicas, que admitem dois esta-
dos (ligado ou desligado). Como consequência,
pode-se mapear um número finito de combina-
ções que um conversor pode assumir. Essa ca-
racteŕıstica permite a aplicação do FCS-MPC,
que enumera as possibilidades e determina qual
dentre elas minimiza determinada função custo,
aplicando a combinação de chaves correspondente
(Kouro et al., 2009). Para escolher a melhor com-
binação, faz-se a predição dos estados futuros do
sistema para cada posśıvel combinação de chaves
(também chamada de vetor). Essa predição per-
mite o cálculo do custo de cada vetor, e o vetor que
possuir o menor custo é aplicado no instante k. O
FCS-PTC tem sido aplicado ao controle de máqui-
nas elétricas (Rodriguez et al., 2012), de compen-
sadores estáticos (Acuna et al., 2015) e de sistemas

de transmissão de energia em corrente cont́ınua
(Moon et al., 2015), dentre outros.

Quanto ao controle e acionamento do MIT,
destacam-se o controle preditivo de torque, ou
Predictive Torque Control (PTC) e o controle pre-
ditivo de corrente, ou Predictive Current Control
(PCC) (Wang et al., 2015). Enquanto o PTC
considera uma função custo que minimiza os er-
ros de torque e de fluxo de estator, o PCC pos-
sui em suas funções custo as correntes de estator
em um referencial ortogonal. Pode-se entender
o PTC como análogo ao controle direto de tor-
que (DTC). Porém, se o DTC escolhe o vetor a
ser aplicado baseado em uma tabela heuŕıstica, o
PTC o faz com base em uma decisão ótima (Zhang
and Yang, 2016). O PCC, por sua vez, encontra
relações com controle por orientação de campo
(FOC), ao valer-se de mudanças de referencial e
tratar as correntes de modo vetorial.

Dentre os desafios do FCS-MPC, destacam-
se o ajuste das funções custo, por meio dos seus
fatores de ponderação, o aumento do horizonte de
predição e a incorporação do controle preditivo de
velocidade (Rodriguez et al., 2013). Este último é
o objeto de interesse deste trabalho.

Assim como no FOC e DTC, a estratégia
usual é utilizar uma malha externa de controle
de velocidade, como um controlador Proporcional-
Integral (PI) (Wang et al., 2015). Outra abor-
dagem consiste em incorporar o controle de ve-
locidade na função custo do FCS-MPC. O desa-



fio reside em relacionar na mesma equação variá-
veis elétricas e mecânicas, além do aumento da
dificuldade de projeto dos fatores de ponderação
e a necessidade de estimar-se o torque de carga.
Uma solução é empregar um filtro de Kalman,
ferramenta custosa computacionalmente, para su-
perar os problemas de quantização da velocidade
(Fuentes et al., 2012; Fuentes et al., 2014). A adi-
ção do erro de velocidade na função custo também
pode ser vista em Kakosimos and Abu-rub (2018),
produzindo uma resposta de velocidade com so-
bressinal.

Devido à diferença de natureza entre as variá-
veis elétricas e mecânicas, outros autores busca-
ram manter os controles separados, e conectados
por um esquema em cascata, no qual cada estru-
tura aplicava um tipo de controle preditivo. Em
Garcia et al. (2016), uma expressão baseada no
prinćıpio preditivo dead-beat foi obtida para a re-
ferência de corrente do controle PCC, eliminando
o controlador PI, mas utilizando um filtro de Kal-
man para estimar o torque de carga.

Com base nas discussões a respeito do con-
trole preditivo e controle de velocidade, este traba-
lho visa desenvolver um controle preditivo de tor-
que do motor de indução, valendo-se da natureza
do inversor, com possibilidades finitas de atuação,
ao mesmo tempo em que substitui-se o controla-
dor de velocidade normalmente utilizado por uma
equação determińıstica do torque de referência do
controle, em função da velocidade desejada e do
torque de carga instantâneo, obtido por meio de
estimação.

2 Metodologia

2.1 Modelagem do MIT e do Inversor

O MIT pode ser representado pelos estados
elétricos de corrente de estator is e fluxo de esta-
tor ψs e pela velocidade mecânica ωmec, em um
referencial estacionário (Vas, 1990):
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onde Rs e Ls são resistência e indutância de esta-
tor, Rr e Lr são resistência e indutância de rotor,

e σ = 1 − L2
H

Ls·Lr
, onde LH é a indutância mú-

tua. Ainda, p é o número de pares de polos, J é
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Figura 1: Inversor de tensão (a) e posśıveis vetores
aplicados (b).

viscoso, TL é o torque de carga aplicado ao MIT,
e T é o torque eletromagnético desenvolvido.

O acionamento do MIT é realizado por um in-
versor de tensão trifásico de dois ńıveis, mostrado
na Figura 1 (a). Mediante análise do seu circuito,
vê-se que há apenas oito combinações posśıveis
de chaveamento, que produzem diferentes tensões
nos terminais do motor. Essas combinações po-
dem ser modeladas no formato de seis vetores de
tensão ativos diferentes, e dois nulos iguais. A
Figura 1 (b) mostra os vetores de tensão. Nessa
caracteŕıstica do inversor jaz a vantagem do FCS-
PTC.

Para implementação do FCS-PTC, associam-
se os vetores [Sa,Sb,Sc] do inversor às tensões apli-
cadas ao estator do MIT, no referencial em que
o MIT é modelado. Assim, obtém-se a Tabela 1.
Isso possibilita a aplicação de cada etapa do PTC.

Tabela 1: Tensões resultantes nos eixos αβ do mo-
tor de indução em função do vetor de tensão apli-
cado pelo inversor.

Vetor Chaveamento vα vβ

~v0 000 0 0

~v1 100 2
3VCC 0

~v2 110 1
3VCC

√
3
3 VCC

~v3 010 − 1
3VCC

√
3
3 VCC

~v4 011 − 2
3VCC 0

~v5 001 − 1
3VCC −

√
3
3 VCC

~v6 101 1
3VCC −

√
3
3 VCC

~v7 111 0 0
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Figura 2: Diagrama do controle preditivo de torque.

2.2 Controle Preditivo de Torque

A estrutura básica do FCS-PTC é vista na
Figura 2, junto ao controle em cascata dead-beat
de velocidade. Na malha de PTC, há três etapas
básicas: estimação de torque e de fluxo, predição
das variáveis futuras para cada vetor de tensão, e
o respectivo cálculo da função custo. O controle
em cascata de velocidade por sua vez substitui um
controlador de velocidade (como o PI) por uma
estrutura determińıstica de cálculo do torque de
referência.

A estimação do fluxo de estator foi realizada
por um observador de ordem completa, com ga-
nhos G1 e G2 ajustados conforme Zhang Yong-
chang and Zhao Zhengming (2008). Com a esti-
mação de fluxo de estator e das correntes de esta-
tor, também se calcula o torque eletromagnético
desenvolvido pelo MIT.
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3
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O FCS-PTC calcula para cada vetor da Ta-
bela 1 qual a amplitude de fluxo de estator, cor-
rente de estator e torque eletromagnético no ins-
tante posterior k + 1 caso este seja aplicado, de
forma enumerada. Isso é feito a partir da integra-
ção retangular:
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Após a etapa de predição, calcula-se para cada
vetor o seu custo, em função dos erros de torque e
de fluxo. Pode-se utilizar a soma dos valores abso-
lutos do erro (norma l1) ou a soma do quadrado do
erro (norma l2 quadrada). Utilizou-se a segunda
devido ao seu superior desempenho e dinâmico e
de estabilidae em malha fechada (Karamanakos
et al., 2017).
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j

)2
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+
λ
(
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s j‖
)2

‖ψsnom‖2
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(6)

Cada erro é normalizado em função do tor-
que e da amplitude de fluxo nominais do MIT,
respectivamente. Ainda, o fator de ponderação λ
é necessário para ajustar a importância entre os
erros. O ajuste heuŕıstico é usualmente utilizado
(Cortés et al., 2009). Assim, utilizou-se o fator λ
igual a 100. O termo Im evita que sejam escolhi-
dos vetores que produzam uma corrente de estator
superior à nominal do MIT. Caso a corrente pre-
dita exceda a nominal, o custo deste vetor torna-se
infinito.

2.3 Controle de Velocidade

Como se vê em (6), é necessário o cálculo da
referência de torque no instante k. Para tal, parte-
se do prinćıpio do modelo dead-beat, baseado na
predição de estados de um sistema. Dado um es-
paço de estados xk discreto, pode-se calcular quais
os estados em um instante futuro a partir dos es-
tados presentes e da entrada uk, como segue:

xk+1 = f(xk, uk). (7)

Tendo conhecimento do modelo f(.), pode-se
calcular qual a entrada deve ser aplicada de modo
a convergir o estado futuro para o valor desejado:

uk | xk+1 → xref . (8)

Aplicando este prinćıpio ao controle de velo-
cidade, deve-se encontrar a referência de torque



necessária para eliminar o erro de velocidade no
menor tempo posśıvel. Primeiramente, deve-se
discretizar a velocidade. Conforme Garcia et al.
(2016), tem-se a seguinte aproximação trapezoidal
da velocidade no instante posterior k + 1:

ωk+1
m = ωkm +

dωm
dt
· tM +

d2ωm
dt2

· t
2
M

2
(9)

onde tM é o tempo de amostragem do controle de
velocidade, maior do que o tempo de amostragem
do PTC pois a constante de tempo mecânica é
maior do que a elétrica. Calculam-se as derivadas
de primeira e segunda ordem do sistema mecânico,
conforme abaixo. Nota-se que a derivada do tor-
que de carga também é considerada, pois o termo
TL engloba o torque aplicado ao eixo TLoad e o tor-
que devido às perdas mecânicas do próprio MIT,
onde F é o coeficiente de atrito viscoso.
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A discretização de (10) e (11) resulta em:
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A substituição de (12) e (13) em (9) resulta
na referência de torque conforme (14). Para tal,
assumiu-se que Tref = T k. Logo,

ekω = ωkref − ωkm (14a)

T kref =
2Jekω
3tM

+ T kL −
T k−1L

3
+
T k−1

3
. (14b)

2.4 Estimador de Torque de Carga

Como se vê em (14), necessita-se saber o valor
do torque de carga do sistema. Para evitar o uso
de sensores mecânicos, utilizou-se um estimador
de segunda ordem, de acordo com Verrelli et al.
(2014). A estimação depende dos parâmetros kω
e kT , ajustados para 140 e 15, respectivamente.

dω̂m
dt

=
1

J
(T − TL) + kω(ωm − ω̂m) (15a)

dT̂L
dt

= −kT (ωm − ω̂m). (15b)

Como o torque de carga influi apenas no valor
de regime do torque de referência, o ajuste destes
parâmetros é importante para eliminar o erro de
regime do controle de velocidade.

3 Resultados e Discussões

No MATLAB R©, da MathWorks R©,
considerou-se um MIT com os dados mos-
trados na Tabela 2. A medição das correntes e
as etapas do PTC (estimação, predição, função
custo e aplicação do vetor) foram simuladas com
tempos de amostragem tS igual a 100 µs e tM
igual a 2 ms. Considerou-se o controle proposto
em duas situações: uma reversão de velocidade
de -1500 rpm para 1500 rpm, sem carga, a fim de
avaliar a dinâmica de velocidade; e um distúrbio
de carga de 1,5 Nm aplicado durante o regime de
1500 rpm, avaliando-se a reação do sistema.

Tabela 2: Parâmetros do MIT para simulação do
modelo e para execução do PTC.

Parâmetro MIT Unidade

Tnom 2 Nm
‖Ψsnom‖ 0, 7 Wb
Rs 7, 5022 Ω
Rr 4, 8319 Ω
Ls e Lr 718, 5 mH
Lm 694, 1 mH
p 1 —
J 0, 0017 kg·m2

F 0, 001 N·m·s

Analisando-se o gráfico da Figura 3, vê-se que
na reversão o controle atingiu rapidamente a re-
ferência (limitada em 2 Nm). Isso permitiu que o
motor acelerasse com a dinâmica mais rápida pos-
śıvel, variando 3000 rpm em cerca de 270 ms. Tal
dinâmica foi possibilitada pelo controlador dead-
beat utilizado. Destaca-se ainda a ausência de so-
bressinal na resposta de velocidade.

Figura 3: Gráficos de velocidade, corrente e torque

eletromagnético referentes à reversão de velocidade de

-1500 a 1500 rpm.

O segundo teste realizado foi um distúrbio de
1,5 Nm (75% do torque nominal) a 1500 rpm, re-
sultando nos gráficos da Figura 4. Percebe-se que



o controle de fato eliminou o erro de regime, em
cerca de 50 ms. Essa dinâmica é suficientemente
mais rápida do que a dinâmica mecânica do MIT
em questão. Pode-se ver a rápida resposta do tor-
que à referência imposta, bem como a estimação
de torque de carga, relacionada à redução do erro
de regime.

Figura 4: Gráficos de velocidade, corrente, torque

eletromagnético e torque de carga estimado referentes

a distúrbio de carga de 1,5 Nm a 1500 rpm.

Antes da aplicação de carga, o estimador apre-
sentou o valor de 0,15 Nm, equivalente às per-
das mecânicas do MIT, devido ao seu próprio
atrito viscoso, conforme modelado. Após aplica-
ção de carga, o valor estimado passou para cerca
de 1,66 Nm, devido ao torque de carga imposto,
de acordo com o esperado.

4 Conclusões

Com base nos resultados, vê-se a capacidade
da metodologia desenvolvida em prover a dinâ-
mica de velocidade mais rápida posśıvel para o
motor de indução, sem sobressinal, resultante da
rápida resposta ao degrau de torque. Esse de-
sempenho satisfatório foi obtido sem a necessi-
dade de projeto de um controlador como um PI. O
estimador de segunda ordem aplicado garantiu a
operação em regime com erro zero de velocidade.
Dada a natureza não-linear do problema de con-
trole do motor de indução, proveu-se uma solução
de mesmo caráter, mais adequada do que contro-
ladores lineares.

Para prosseguimento do trabalho, citam-se a
verificação em bancada da técnica proposta para
validação dos resultados simulados, e a investiga-
ção de técnicas de ajuste dos ganhos do observador
de torque de carga.
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