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Abstract: This work presents a control method applied to a non-sinusoidal PMSM in order
to reduce the torque ripple. Due to the machine’s back-electromotive force (Back-EMF) not
having a sinusoidal shape, there will be a torque ripple due to the interaction of the Back-EMF
and the stator currents when classic vector control methods are used. In order to mitigate this
problem, resonant controllers will be configured to minimize the 6th and 12th harmonics in
the quadrature axis current. A state feedback controller is used and the controller gains are
calculated by pole placement through the Ackerman Method. For the practical implementation,
interpolating polynomials will be used that will allow to reduce the computational efforts.
Simulation results demonstrate the effectiveness of the method to reduce torque ripple and
improve machine electrical performance.

Resumo: O presente trabalho apresenta um método de controle aplicado & PMSM nao-senoidal
visando a redugao do ripple de torque. Devido a forca contra-eletromotriz (FCEM) da mdquina
nao possuir um formato senoidal, havera a presenca de ripple de torque causado pela interagao
da FCEM com as correntes estatéricas quando se utilizam métodos de controle vetorial cldssicos.
Para mitigar esse problema, esse trabalho propoe a inclusao de controladores ressonantes para
minimizar a 62 e 122 harmonica na corrente em eixo em quadratura. Um controlador por
realimentacao de estados é utilizado, de forma que os ganhos dos controladores sao calculados
por alocagao de polos através do Método de Ackerman. Para a implementagio serdo utilizados
polinémios interpoladores que permitem reduzir os esforgos computacionais. Resultados de
simulacao demonstram a efetividade do método para reduzir o ripple de torque e melhorar

o rendimento da maquina.
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1. INTRODUCAO

Atualmente, maquinas sincronas de imas permanentes
(PMSM) sao motores largamente utilizados devido as suas
caracteristicas como alta eficiéncia, densidade de poténcia
(Wu et al., 2018), estrutura simples e boa confiabilidade
(Xia et al., 2016). Na industria, tais motores se destacam
em aplicagbes de tragdo com alta poténcia (Wu et al.,
2020), acionamento de bombas d’dgua (Prabhakaran et al.,
2020) e tragado veicular (Lara et al., 2016). Além disso,
tais médquinas sdo fonte de diversos trabalhos e estudos
académicos (Tong et al., 2019; Wang et al., 2012; Lee et al.,
2018).

* O presente trabalho foi realizado com apoio da Coordenacio
de Aperfeigoamento de Pessoal de Nivel Superior - Brasil (CA-
PES/PROEX) - Cédigo de Financiamento 001. Os autores também
gostariam de agradecer a Fundacao de Desenvolvimento da Pesquisa
— Fundep Rota 2030/Linha V 27192.03.01/2020.12-00
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Uma classificagado comum para as PMSMs esta associada
ao formado da forga contra-eletromotriz (FCEM), onde
se classificam em senoidais ou nao-senoidais. Usualmente,
utiliza-se a Transformada de Park no acionamento des-
ses motores, permitindo decompor as grandezas trifasi-
cas alternadas em duas grandezas continuas, realizando o
controle do torque e fluxo magnético separadamente. Em
motores que a FCEM é nao-senoidal, podera existir ripple
de torque na méiquina devido a interacao das FCEM com
as correntes da maquina.

Para o caso especifico de controle vetorial, o qual sera
estudado no presente trabalho, existem técnicas na litera-
tura que visam mitigar o ripple de torque presente na ma-
quina. Um dos primeiros métodos propostos foi a utilizacao
da Transformada de Park extendida (Grenier and Louis,
1993), que altera a Transformada de Park, compensando
o ripple de torque através do angulo da transformada. Re-
centemente, métodos que realizam injecao de harmonicas
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nas correntes estatoricas vem sendo propostos na literatura
(de Castro et al., 2020; Buja et al., 2015; Feng et al., 2018).

Uma metodologia que pode ser aplicada para compensar o
ripple de torque é a utilizagao de controladores ressonan-
tes. Seu comportamento é semelhante a um controlador
PI, porém o controlador ressonante, cuja principal carac-
teristica é a presenga de um ganho infinito na frequéncia de
ressonancia, é utilizado para o seguimento de referéncias
senoidais. Assim, devido as suas caracteristicas, é possivel
garantir erro nulo no seguimento a referéncia na frequéncia
de ressonancia. Dessa maneira, pode-se encontrar traba-
lhos na literatura que exploram essa questao (Abosh et al.,
2018; Guo et al., 2020; Xia et al., 2015; Kim et al., 2020).

Uma questao importante na utilizacao de controladores
ressonantes é o projeto dos ganhos que muitas vezes é
realizado de forma empirica, requerendo um conhecimento
prévio e experiéncia do projetista. No presente trabalho,
serd utilizado uma estratégia de controle em espaco de
estados baseado em um controlador PI (proporcional -
integral) + ressonante visando a reducdo do ripple de
torque de uma maquina PMSM nao-senoidal. Aliado a
isso, serd apresentada a metodologia de projeto para
os ganhos dos controladores aliada a detalhamento de
implementacao.

2. MODELO MATEMATICO DA PMSM

O modelo matemético da maquina PMSM em coordenadas
sincronas é escrito em (1) (Krause et al., 2013)

d .

%Zd(t)

; (1)
0y(£) = Raiq(t) + weLsia(t) + Ls 3 ig(t) + weApum.

va(t) = Ryig(t) — weLyiq(t) + Ly

onde vq4, v4 520 as tensoes em eixo direto e em quadratura,
14, 1q as correntes em eixo direto e em quadratura, w,
a velocidade sincrona, R, a resisténcia do estator, Ly a
indutancia do estator e Ay, o fluxo dos imas. A maquina
utilizada no presente trabalho possui imas de superficie e
portanto as indutancias nos eixos direto e em quadratura
sdo iguais. Reescrevendo (1), tém-se

Ud(t) = Rsid(t) — weLsiq(t) + Ls%id(t) + ed(t) (2)

d
vg(t) = Ryig(t) + weLsialt) + Lsaiq(t) +eq(t),

onde [eq(t) eq(t)]" = [0 werpm]” sdo as forcas contra-
eletromotrizes em eixo direto e em quadratura.

Sendo uma maquina PMSM néo-senoidal com enrolamen-
tos conectados em Y, a forga contra-eletromotriz pode ser
decomposta como (Ji et al., 2018; Nikouie et al., 2018)

eq(t) = Ej sin(wet) + Es sin(bwet) + E7 sin(Twet) +. .. (3)
onde e, (t) é a forga contra-eletromotriz da fase a, Fy é a
componente fundamental E5 a componente de 5% harmo-

nica e E7 a componente de 7% harmonica. Em outras pa-
lavras, a forga contra-eletromotriz possui as componentes

ISSN: 2525-8311

3278

harménicas impares, com exce¢ao das miultiplas de 3 que
sao anuladas devido & conexao dos enrolamentos. No mo-
delo em coordenadas sincronas, o torque eletromagnético
para uma PMSM néao-senoidal pode ser decomposto como
(Nikouie et al., 2018; Huang et al., 2021)

T. = Tp + Tesin(6wet) + Tizsin(12wet) + ... (4)

onde T} é o torque médio continuo, Ty a componente de 62
harménica e T3 a componente de 12% harmonica. Ainda,
é possivel escrever o torque eletromagnético da seguinte
forma

P .
Te = §Apm2q- (5)

onde P é o numero de polos da maquina. Dessa forma,
o ripple de torque é refletido na corrente i,, podendo a
mesma ser utilizada para controlar o torque eletromagné-
tico.

2.1 Modelo em espago de estados

Reescrevendo (2) em espaco de estados, tém-se

i4q(t) = Aigg(t) + Bvag() + Beeag(t)
y(t) = Cigq(t)
onde

R, Ly,
BRI 1
A=| L o1, B=|L |,
—w, ——> 0 —
I b (7)
= 0
_ L |10
[ 4] ey
Ly

Destaca-se que (6) é um sistema com multiplas entradas,
pois existe uma parcela de acoplamento entre os eixos. Em
outras palavras, uma perturbacao no eixo direto interfere
no eixo em quadratura e vice-versa. Para mitigar esse
problema, uma estratégia de controle é utilizada.

3. ESTRATEGIA DE CONTROLE
8.1 Controle por realimentacao de estados

Seja a lei de controle por realimentacao de estados

qu = —Kidq, (8)
onde
|k ko
K= (9

a matriz A., que representa o comportamento do sistema
em malha fechada é dada por
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A.,=A -BK. (10)
Considerando (8) e (9), as leis de controle podem ser
escritas da seguinte forma:

Vd = 7]{111.,1 — kgiq (11)
Vg = 7k3id — kliq.

Através de (11), é possivel eliminar a parcela de acopla-
mento do sistema. Portanto, analisando (7),

ko = weLs
(12)
ks = —ks.

Logo, se (12) for respeitado, o sistema agora pode ser consi-
derado um sistema com apenas uma entrada, simplificando
a analise. Agora, pode-se escrever a equagao diferencial da
corrente em eixo em quadratura de maneira simplificada
como:

: R, 1
R R L A (13)
Y= Ciqv

onde C = [1]. Destaca-se que (13) pode ser utilizada
para representar a dinamica da corrente em eixo direto de
maneira idéntica. Considerando entao que o sistema possui
uma entrada, define-se agora a lei de controle da seguinte
forma:

Vag(t) = —Kliag(t) = daql,

onde 044 € a integral do erro, adicionada & lei de controle
para zerar o erro em regime permanente, calculada como:

(14)

6@:ﬂmm—cwmw. (15)

Agora, reescreve-se o sistema para conter a integral do
erTo,

. R, . 1
1gg(t) | _ | === 0] |14q(t —
|:6(d1q(<t)):| = —Lls 0 {52(1((75))} + %s Vag(t)+
) O (16)
_éﬂ?] eqq(t) + {1} ig, (1)
Na forma compacta:
Xi (t) = AiXZ' (t) + Bin‘ (t) + Beei (t) + BrefX;-k (t) (17)

Respeitando (12) para que a andlise possa ser feita sepa-
radamente em cada eixo, a nova matriz K é dada por

L34 (5) —ky

= C;[sIam—(A;—B;K)|  'B,os =
Ly, (s) [sT2r2—( ) f 82—|—R5Ttkzs—k4

(19)

Destaca-se que a fungdo de transferéncia obtida em (19)
é a mesma para o eixo direto e em quadratura. Através
da comparagdo de (19) com uma equagio caracteristica
de segunda ordem (Ogata, 2010) pode-se determinar os
ganhos

k1 = 2w, Ls — R
e (20)
k4 = 7&]an
onde w, ¢é a frequéncia natural do sistema em malha
fechada e £ é o coeficiente de amortecimento.

3.2 Controlador ressonante

Os ganhos projetados em (20) sao utilizados para o con-
trole das correntes nos eixos diretos e em quadratura.
Entretanto, deve-se atentar ao fato que a corrente em
eixo em quadratura é responsavel pela producao de torque
e, portanto, controladores ressonantes serdao aplicados na
corrente i, visando a redugao de ripple de torque. Uma
possivel funcao de transferéncia para o controlador resso-
nante é dada por

klr + k27’8
=2 27 (21)
5% 4 2Cw, s + w?

res(s)
E’r‘es(s)

onde Uys(s) é a agdo de controle, Epqs(s) = I(s)* — I(s)
é o erro de realimentagao, ki, e ko, sao os ganhos, (
o coeficiente de amortecimento e w, é a frequéncia de
ressonancia. Pode-se escrever o controlador ressonante em
espaco de estados da seguinte forma

8] =[5 o] [608] B
umw=%n@4@8y

onde & e & sdo os estados do controlador. Conforme
visto na secdo 2, as harmoénicas de 6% ordem e suas
multiplas sdo responsaveis pelo ripple presente no torque
eletromagnético. Assim, serao utilizados dois controladores
ressonantes sintonizados na 6% e 122 harmoénicas para
mitigagao do ripple. O sistema em espago de estados com
os controladores ressonantes pode ser escrito como

Xq(t) = Aixq(t) + Bivy(t) + Beeg(t) + Bresx (1) (23)

K = [k ki), (18)  y,(t) = Cix, (1)
onde k1 é o ganho que multiplica a corrente e k4 multiplica
: ) ; - onde
a integral do erro. Agora, é possivel calcular a fungao de
transferéncia do sistema
ISSN: 2525-8311 3279 DOI: 10.20906/CBA2022/3620
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iq(t)
a0
1,6
Xq(t) - 52,6(t) )
€1,12(1)
£2,12(1)
- R, _
I. 0 0 0 0 0
-1 0 0 0 0 0
A, = 0 0 0 1 0 0 ,
—1 0 —w.. —20weres O 0
0 0 0 0 0 1
L -10 0 0 _w%%"es _2Cw127“65_
1 1
L, L, ’
0 0 0
B;=|0],B.= 0 7Bref: 1]
0 0 0
0 0 1
0 0

Ci=[100000].
(24)

Com o modelo completo apresentado em (23), tém-se uma
nova matriz K

K = [k1 ks k16 ko6 k1,12 ko,12], (25)
onde k1 ¢, k2.6, k1,12 € k2,12 sao os ganhos dos controladores
ressonantes.

4. PROJETO DOS GANHOS DOS
CONTROLADORES RESSONANTES

O sistema completo apresentado em (24) contém 6 esta-
dos, de maneira que a fungao de transferéncia em malha
fechada conterd 6 polos, dificultando a anélise da planta
para determinagao dos ganhos dos controladores ressonan-
tes. Uma alternativa é utilizar o Método de Ackerman
(Ogata, 2010) para a determinagao da matriz K em (25),
permitindo assim posicionar os polos da planta em locais
desejados pelo projetista.

Deve-se atentar ao fato que os dois primeiros polos da
planta, referente & parcela da realimentacao de corrente
iq € a integral do erro terdo o comportamento de uma
funcdo caracteristica de segunda ordem, e os ganhos sao
projetados de acordo com (20), restando assim os 4 ganhos
dos controladores ressonantes a serem determinados.

4.1 Ezemplo de projeto

Seja a maquina PMSM nao-senoidal, cujos parametros
estao presentes na Tabela 3. Projeta-se uma frequéncia de
corte wy, = 2w150 rad/s e coeficiente de amortecimento

¢ = 0,8. De acordo com (20), os ganhos ki e k4 s@o
calculados como:

k1 =0,05545

ky = —78,714. (26)

Para uma dada velocidade, deseja-se que os controladores
ressoanantes tenham os polos em
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P P
Pe = ij6§wr; p12 = +j12—-wp, (27)

2
onde pg e p1a sao os polos dos controladores ressonantes
e w, ¢ a velocidade rotérica. Uma questao importante a
ser considerada é o valor do coeficiente de amortecimento
(. A Figura 1 apresenta o diagrama de bode para uma
velocidade rotérica de 50 rad/s e ( variando de 0,2
(vermelho) até 1 (azul).

100

Magnitude (dB)

o
T

180
90

=)
T

-180 +
-270 E
-360

Fase (graus)
2

10
Frequéncia (rad/s)

Figura 1. Diagrama de bode considerando diferentes valo-
res de ¢

Verifica-se que um sistema pouco amortecido (vermelho)
tem uma faixa de operagao mais estreita ao passo que o
sistema com melhor amortecimento possui uma faixa de
operacao maior. Destaca-se que o controlador ressonante
nao depende dos parametros da méquina, vide (21), entre-
tanto o mesmo é diretamente dependente da velocidade
de rotacao. Assim sendo, um erro na leitura de veloci-
dade, mesmo pequeno, pode impactar no sistema. Dessa
maneira, sugere-se que seja utilizado um coeficiente de
amortecimento maior que 0,6, aumentando assim a faixa
de frequéncia que o controlador opera.

Exemplificando, para w, = 50 rad/s, e coeficiente de
amortecimento ¢ = 0,8 os ganhos obtidos pelo Método
de Ackerman sao

k16 = —56,0681 x 10°
ko = —7,5153 x 10°
k119 = —4,2634 x 10°

ko 19 = —25,9932 x 10°.

(28)

A Figura 2 apresenta o diagrama de bode do sistema
projetado, onde pode-se visualizar o ganho elevado pro-
porcionado pelos controladores ressonantes.

Destaca-se que a Figura 2 representa o diagrama de bode
do sistema projeto para a situacao especifica considerada,
de maneira que para o projeto adequado dos ganhos
dos controladores ressonantes, deve-se atentar ao fato
que a maquina pode operar com velocidade varidvel, ou
seja, para cada velocidade os valores dos ganhos irao se
alterar. As Figuras 3 - 6 apresentam os ganhos calculados
pelo método de Ackerman considerando um intervalo de
velocidade sincrona entre 1 e 800 rad/s e coeficiente de
amortecimento ¢ =0, 8.
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Figura 2. Diagrama de bode do sistema projetado
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Figura 3. Varredura para o ganho ki ¢
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Figura 4. Varredura para o ganho k¢
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Figura 5. Varredura para o ganho k12

Durante a implementacao dos controladores em um DSP
(Digital Signal Processor), é necessario conhecer a veloci-
dade da méaquina a cada instante e, por consequéncia, os
respectivos ganhos para cada ponto de operacdo. Afim de
obter os mesmos, poderia ser utilizado o Método de Acker-
man, entretanto essa estratégia demanda de elevado custo
computacional (conforme serd demonstrado na subsegao
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Figura 6. Varredura para o ganho k3 12

4.2), podendo, dessa forma, comprometer o desempenho
em tempo real do sistema de controle. Portanto, serd
utilizada aproximagao polinomial para obter as curvas das
Figuras 3 - 6, permitindo realizar os cédlculos dos ganhos
no DSP através de instrugoes simples e rapidas de serem
executadas.

Através da utilizacao de um ambiente matematico, realiza-
se a interpolacao utilizando polinémio de 22, 32 e 42
ordem para o ganho k; ¢, afim de verificar qual a melhor
abordagem a ser utilizada. As curvas obtidas podem ser
vistas na Figura 7.

Assim, analisando os polinémios obtidos, verifica-se que
um polinémio de 2% ordem nao interpola satisfatoriamente
a curva obtida pelo Método de Ackerman, restando assim
utilizar um polinémio de 32 ou 4% ordem. Analisando a
Figura 7, pode ser utilizado um polinémio de 3% ordem,
visto que este retorna o mesmo resultado que o polinémio
de 4? ordem. Além disso, dessa maneira é possivel diminuir
o esforco computacional, uma vez que o polinéomio de
32 ordem demanda menos operacoes matemdticas que o
polinémio de 4* ordem.

x108
0} ——=="" =~
rd ~ N
< N
< -10}
A\
N\
20 R '

0 400 600 800

w
e

Figura 7. Interpolacdo para o ganho ki (azul) com
polinémios de 2* (preto), 3* (vermelho) e 4* ordem
(verde)

Portanto, definido o polinomio interpolador como sendo de
32 ordem, pode-se obter os polindémios que interpolam os
4 ganhos a serem definidos. Os polinémios interpoladores
sao dados em (30) e seus coeficientes estao presentes no
Apéndice. O comportamento dos polinémios interpolado-
res pode ser visto nas Figuras 8 - 11.

3 2
k16 = k1 6aw; + k160w, + k1 6cwWe + k1,64
3 2
ko = ko gawy + koeow; + k2 6cwe + k2,64
3 2
k112 = k1124w, + k1120w) + k1,12cWe + k1,124

3 2
ko2 = ko 124w; + ko,120w; + k2 12cWe + k2,124-

(29)
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Figura 8. Interpolacdo para o ganho k¢
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Figura 9. Interpolagdo para o ganho k2
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Figura 10. Interpolacao para o ganho kq 12
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Figura 11. Interpolagdo para o ganho k2 12

4.2 Comparacao entre tempo de processamento entre o
método de Ackerman e polinomios interpoladores

Afim de validar a proposta de reducao de tempo de compu-
tagao utilizando as técnicas de interpolagao polinomial e a
utilizagao do dispositivo de Briot-Ruffini-Horner (Franco,
2015), foi realizado um ensaio em um microcontrolador
STM32F103C8T6 (72 M Hz de clock na CPU e 64 kbytes
de memdria flash). As equagOes previamente definidas
que descrevem os ganhos dos controladorem foram imple-
mentadas no dispositivos e, através do acionamento das
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GPIOS, foram aferidos os tempos de processamento dos
métodos, os quais estao expostos na Tabela 1.

Tabela 1. Tempo de processamento

Meétodo Tempo de processamento (s)
Ackerman 153,17 ms
Polinémio aproximado 43,25 ps
Polinémio aproximado com BHR 29,77 us

Devido a inerente complexidade matematicas das equa-
¢oes do Método de Ackerman, esse método apresentou
um tempo consideravel de processamento. Entretanto, as
aproximagoes polinomiais apresentaram uma reducao de
99, 97% quando comparada ao Método de Ackerman, dessa
forma, é validada a estratégia de aproximacgao polino-
mial para reducao do tempo de processamento. Ademais,
nota-se que, com pequenas modificagoes de implementacao
das equagoes aproximadas no microcontrolador utilizando
BHR, foi possivel reduzir em 31,11% o tempo de proces-
samento das equacgoes aproximadas, reduzindo ainda mais
o custo computacional.

5. RESULTADOS DE SIMULACAO

Afim de validar a metodologia proposta, o sistema é
simulado em software. Para tal, a maquina é configurada
para operar inicialmente com velocidade rotérica de 30
rad/s e carga de 10 Nm. No instante de tempo 0,4
s, a velocidade é alterada para 50 rad/s e em 0,6 s a
carga no eixo passa a ser de 20 Nm. A frequéncia de
chaveamento do inversor foi configurada em 30 kHz e
foi utilizado um barramento CC de 500 V. Os ganhos
utilizados para os dois primeiros estados da planta sao os
mesmos calculados em (26) e os ganhos dos controladores
ressonantes sao calculados de acordo com a interpolagao
polinomial em (30). A duracao total do ensaio é de 1 s. Na
Figura 12 é apresentada a velocidade rotérica da maquina,
demonstrando a capacidade do controlador em seguir a
referéncia de velocidade.
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| R —

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Tempo (s)

Figura 12. Velocidade rotérica

Nas Figuras 13 e 14 podem-se visualizar o torque produ-
zido pela méquina quando estd conectado um carga no
eixo de 10 e 20 Nm respectivamente, onde em vermelho os
controladores ressonantes estao deligados e em azul estao
ativados. Verifica-se visualmente a diminui¢ao das harmo-
nicas de baixa ordem, e por consequéncia a diminuicao do
ripple de torque.

Para quantificar a reducao nas componentes harmonicas,
¢é apresentada na Figura 15 a amplitude das componentes
harmonicas do torque sem e com a utilizacao dos contro-
ladores ressonantes. A partir da Tabela 2 pode-se verificar
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Figura 13. Torque eletromagnético desenvolvido pela ma-
quina com 10 Nm de carga no eixo: em vermelho o
controlador ressonante desativado e em azul ativado

30

[
ot
T

Torque (Nm)
(3]
o

—_
ot
T

10 L L L
0.98 0.985 0.99 0.995 1

Tempo (s)

Figura 14. Torque eletromagnético desenvolvido pela ma-
quina com 20 Nm de carga no eixo: em vermelho o
controlador ressonante desativado e em azul ativado

que hd uma redugao significativa nas harmonicas de 62
e 122 ordem quando os controladores ressonantes estao
ativados.
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Figura 15. Amplitude das harmoénicas presentes no torque
eletromagnético

Tabela 2. Valores das componentes harmonicas

Harmonica | Sem ressonante | Com ressonante
62 0,5548 A 0,1107 A
122 0,5665 A 0,1722 A

6. CONCLUSAO

O presente trabalhou apresentou uma metologia de projeto
para controladores ressonantes visando a redugao do ripple
de torque de uma maquina PMSM nao-senoidal. Inicial-
mente, o modelo matematico da maquina em espaco de
estados foi apresentado e na sequéncia os controladores
foram incluidos, permitindo a obtengao de um modelo
completo. Para o projeto dos ganhos do controladores, uma
vez que os controladores ressonantes dependem da veloci-
dade da maquina realizou-se inicialmente uma varredura
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para diferentes valores de velocidade através do Método
de Ackerman e obteve-se as curvas para os ganhos. Apds,
foi utilizado polinémios interpoladores juntamente com o
dispositivo de Briot-Ruffini-Horner para reduzir o esforgo
computacional. Na sequéncia, resultados de simulacao va-
lidaram o método proposto, demonstrando que é possivel
reduzir as harmonicas presentes no torque eletromagnético
produzido pela maquina.

APENDICE

Os parametros da méquina utilizada no presente trabalho
sao dados na Tabela 3 e os coeficientes dos polinémios
iterpoladores sao apresentados em (30).

Tabela 3. Parametros da maquina

Parametro Simbolo Valor
Resisténcia do estator Rs 78,1712 m<2
Indutancia do estator Lg 88,6156 uH

Ntumero de polos P 32
Velocidade nominal Wm 50 rad/s
Momento de inércia J 0,0226 kg.m?
Coeficiente de atrito B 0,0097 Nms

kl,ﬁa = 70, 1177,
k1 6. = —889,3969;
kl,lza = 0;

kngc = 5, 26577
k2,64 = 0, 08269;
ko6c = 7932,3777;
k2,12a =0

k2,12c = 0, 36437

kg = 24,8453;
k16a = 8013, 9688;
k1712b = *070177,
k1124 = —383,8986;
ko6p = —82,5804,;
ko264 = —97510,9691;
k2_’12b = —0, 04156,
k2,124 = 315,0058
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