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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 à PMSM não-senoidal
visando a redução do ripple de torque. Devido à força contra-eletromotriz (FCEM) da máquina
não possuir um formato senoidal, haverá a presença de ripple de torque causado pela interação
da FCEM com as correntes estatóricas quando se utilizam métodos de controle vetorial clássicos.
Para mitigar esse problema, esse trabalho propõe a inclusão de controladores ressonantes para
minimizar a 6ª e 12ª harmônica na corrente em eixo em quadratura. Um controlador por
realimentação de estados é utilizado, de forma que os ganhos dos controladores são calculados
por alocação de polos através do Método de Ackerman. Para a implementação serão utilizados
polinômios interpoladores que permitem reduzir os esforços computacionais. Resultados de
simulação demonstram a efetividade do método para reduzir o ripple de torque e melhorar
o rendimento da máquina.
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1. INTRODUÇÃO

Atualmente, máquinas śıncronas de ı́mãs permanentes
(PMSM) são motores largamente utilizados devido às suas
caracteŕısticas como alta eficiência, densidade de potência
(Wu et al., 2018), estrutura simples e boa confiabilidade
(Xia et al., 2016). Na indústria, tais motores se destacam
em aplicações de tração com alta potência (Wu et al.,
2020), acionamento de bombas d’água (Prabhakaran et al.,
2020) e tração veicular (Lara et al., 2016). Além disso,
tais máquinas são fonte de diversos trabalhos e estudos
acadêmicos (Tong et al., 2019; Wang et al., 2012; Lee et al.,
2018).

⋆ O presente trabalho foi realizado com apoio da Coordenação
de Aperfeiçoamento de Pessoal de Nı́vel Superior - Brasil (CA-
PES/PROEX) - Código de Financiamento 001. Os autores também
gostariam de agradecer a Fundação de Desenvolvimento da Pesquisa
– Fundep Rota 2030/Linha V 27192.03.01/2020.12-00

Uma classificação comum para as PMSMs esta associada
ao formado da força contra-eletromotriz (FCEM), onde
se classificam em senoidais ou não-senoidais. Usualmente,
utiliza-se a Transformada de Park no acionamento des-
ses motores, permitindo decompor as grandezas trifási-
cas alternadas em duas grandezas cont́ınuas, realizando o
controle do torque e fluxo magnético separadamente. Em
motores que a FCEM é não-senoidal, poderá existir ripple
de torque na máquina devido à interação das FCEM com
as correntes da máquina.

Para o caso espećıfico de controle vetorial, o qual será
estudado no presente trabalho, existem técnicas na litera-
tura que visam mitigar o ripple de torque presente na má-
quina. Um dos primeiros métodos propostos foi a utilização
da Transformada de Park extendida (Grenier and Louis,
1993), que altera a Transformada de Park, compensando
o ripple de torque através do ângulo da transformada. Re-
centemente, métodos que realizam injeção de harmônicas
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nas correntes estatóricas 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 utilização de controladores ressonan-
tes. Seu comportamento é semelhante a um controlador
PI, porém o controlador ressonante, cuja principal carac-
teŕıstica é a presença de um ganho infinito na frequência de
ressonância, é utilizado para o seguimento de referências
senoidais. Assim, devido às suas caracteŕısticas, é posśıvel
garantir erro nulo no seguimento à referência na frequência
de ressonância. Dessa maneira, pode-se encontrar traba-
lhos na literatura que exploram essa questão (Abosh et al.,
2018; Guo et al., 2020; Xia et al., 2015; Kim et al., 2020).

Uma questão importante na utilização de controladores
ressonantes é o projeto dos ganhos que muitas vezes é
realizado de forma emṕırica, requerendo um conhecimento
prévio e experiência do projetista. No presente trabalho,
será utilizado uma estratégia de controle em espaço de
estados baseado em um controlador PI (proporcional -
integral) + ressonante visando a redução do ripple de
torque de uma máquina PMSM não-senoidal. Aliado a
isso, será apresentada a metodologia de projeto para
os ganhos dos controladores aliada a detalhamento de
implementação.

2. MODELO MATEMÁTICO DA PMSM

Omodelo matemático da máquina PMSM em coordenadas
śıncronas é escrito em (1) (Krause et al., 2013)

vd(t) = Rsid(t)− ωeLsiq(t) + Ls
d

dt
id(t)

vq(t) = Rsiq(t) + ωeLsid(t) + Ls
d

dt
iq(t) + ωeλpm,

(1)

onde vd, vq são as tensões em eixo direto e em quadratura,
id, iq as correntes em eixo direto e em quadratura, ωe

a velocidade śıncrona, Rs a resistência do estator, Ls a
indutância do estator e λpm o fluxo dos ı́mãs. A máquina
utilizada no presente trabalho possui ı́mãs de superf́ıcie e
portanto as indutâncias nos eixos direto e em quadratura
são iguais. Reescrevendo (1), têm-se

vd(t) = Rsid(t)− ωeLsiq(t) + Ls
d

dt
id(t) + ed(t)

vq(t) = Rsiq(t) + ωeLsid(t) + Ls
d

dt
iq(t) + eq(t),

(2)

onde [ed(t) eq(t)]
T

= [0 ωeλpm]
T

são as forças contra-
eletromotrizes em eixo direto e em quadratura.

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

ea(t) = E1 sin(ωet)+E5 sin(5ωet)+E7 sin(7ωet)+ . . . (3)

onde ea(t) é a força contra-eletromotriz da fase a, E1 é a
componente fundamental E5 a componente de 5ª harmô-
nica e E7 a componente de 7ª harmônica. Em outras pa-
lavras, a força contra-eletromotriz possui as componentes

harmônicas ı́mpares, com exceção das múltiplas de 3 que
são anuladas devido à conexão dos enrolamentos. No mo-
delo em coordenadas śıncronas, o torque eletromagnético
para uma PMSM não-senoidal pode ser decomposto como
(Nikouie et al., 2018; Huang et al., 2021)

Te = T0 + T6 sin(6ωet) + T12 sin(12ωet) + . . . (4)

onde T0 é o torque médio cont́ınuo, T6 a componente de 6ª
harmônica e T12 a componente de 12ª harmônica. Ainda,
é posśıvel escrever o torque eletromagnético da seguinte
forma

Te =
P

2
λpmiq. (5)

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

2.1 Modelo em espaço de estados

Reescrevendo (2) em espaço de estados, têm-se

i̇dq(t) = Aidq(t) +Bvdq(t) +Beedq(t)

y(t) = Cidq(t)
(6)

onde

A =

−Rs

Ls
ωe

−ωe −Rs

Ls

 , B =

 1

Ls
0

0
1

Ls

 ,

Be =

− 1

Ls
0

0 − 1

Ls

 , C =

[
1 0
0 1

]
.

(7)

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

3. ESTRATÉGIA DE CONTROLE

3.1 Controle por realimentação de estados

Seja a lei de controle por realimentação de estados

vdq = −Kidq, (8)

onde

K =

[
k1 k2
k3 k1

]
, (9)

a matriz Aeq que representa o comportamento do sistema
em malha fechada é dada por
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Aeq = A−BK. (10)

Considerando (8) e (9), as leis de controle podem ser
escritas da seguinte forma:

vd = −k1id − k2iq
vq = −k3id − k1iq.

(11)

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

k2 = ωeLs

k3 = −k2.
(12)

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

i̇q = −Rs

Ls
iq +

1

Ls
vq −

1

Ls
eq

y = Ciq,
(13)

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

vdq(t) = −K[idq(t)− δdq], (14)

onde δdq é a integral do erro, adicionada á lei de controle
para zerar o erro em regime permanente, calculada como:

δdq =

∫
[i∗dq(t)−Cidq(t)]dt. (15)

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

˙[
idq(t)
δdq(t)

]
=

[
−Rs

Ls
0

−1 0

] [
idq(t)
δdq(t)

]
+

[ 1

Ls
0

]
vdq(t)+[

− 1

Ls
0

]
edq(t) +

[
0
1

]
i∗dq(t).

(16)

Na forma compacta:

ẋi(t) = Aixi(t) +Bivi(t) +Beei(t) +Brefx
∗
i (t). (17)

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

K = [k1 k4] , (18)

onde k1 é o ganho que multiplica a corrente e k4 multiplica
a integral do erro. Agora, é posśıvel calcular a função de
transferência do sistema

I∗dq(s)

Idq(s)
= Ci[sI2x2−(Ai−BiK)]−1Bref =

−k4

s2 + Rs+k2

Ls
s− k4
(19)

Destaca-se que a função de transferência obtida em (19)
é a mesma para o eixo direto e em quadratura. Através
da comparação de (19) com uma equação caracteŕıstica
de segunda ordem (Ogata, 2010) pode-se determinar os
ganhos

k1 = 2ξωnLs−Rs

k4 = −ω2
nLs

(20)

onde ωn é a frequência natural do sistema em malha
fechada e ξ é o coeficiente de amortecimento.

3.2 Controlador ressonante

Os ganhos projetados em (20) são 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 responsável pela produção de torque
e, portanto, controladores ressonantes serão aplicados na
corrente iq visando a redução de ripple de torque. Uma
posśıvel função de transferência para o controlador resso-
nante é dada por

Ures(s)

Eres(s)
=

k1r + k2rs

s2 + 2ζωrs+ ω2
r

, (21)

onde Ures(s) é a ação de controle, Eres(s) = I(s)∗ − I(s)
é o erro de realimentação, k1r e k2r são os ganhos, ζ
o coeficiente de amortecimento e ωr é a frequência de
ressonância. Pode-se escrever o controlador ressonante em
espaço de estados da seguinte forma

˙[
ξ1(t)
ξ2(t)

]
=

[
0 1

−ω2
res −2ζωn

] [
ξ1(t)
ξ2(t)

]
+

[
0
1

]
eres(t)

ures(t) = [k1r k2r]

[
ξ1(t)
ξ2(t)

]
,

(22)

onde ξ1 e ξ2 são os estados do controlador. Conforme
visto na seção 2, as harmônicas de 6ª ordem e suas
múltiplas são responsáveis pelo ripple presente no torque
eletromagnético. Assim, serão utilizados dois controladores
ressonantes sintonizados na 6ª e 12ª harmônicas para
mitigação do ripple. O sistema em espaço de estados com
os controladores ressonantes pode ser escrito como

ẋq(t) = Aixq(t) +Bivq(t) +Beeq(t) +Brefx
∗
q(t)

yq(t) = Cixq(t)
(23)

onde
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xq(t) =


iq(t)
σq(t)
ξ1,6(t)
ξ2,6(t)
ξ1,12(t)
ξ2,12(t)

 ,

Ai =



−Rs

Ls
0 0 0 0 0

−1 0 0 0 0 0
0 0 0 1 0 0
−1 0 −ω2

6res −2ζω6res 0 0
0 0 0 0 0 1
−1 0 0 0 −ω2

12res −2ζω12res


,

Bi =



1

Ls
0
0
0
0
0

 ,Be =


− 1

Ls
0
0
0
0
0

 ,Bref =


0
1
0
1
0
1

 ,

Ci = [1 0 0 0 0 0] .
(24)

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

K = [k1 k4 k1,6 k2,6 k1,12 k2,12] , (25)

onde k1,6, k2,6, k1,12 e k2,12 são 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 função de transferência em malha
fechada conterá 6 polos, dificultando a análise da planta
para determinação dos ganhos dos controladores ressonan-
tes. Uma alternativa é utilizar o Método de Ackerman
(Ogata, 2010) para a determinação 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 à parcela da realimentação de corrente
iq e à integral do erro terão o comportamento de uma
função caracteŕıstica de segunda ordem, e os ganhos são
projetados de acordo com (20), restando assim os 4 ganhos
dos controladores ressonantes a serem determinados.

4.1 Exemplo de projeto

Seja a máquina PMSM não-senoidal, cujos parâmetros
estão presentes na Tabela 3. Projeta-se uma frequência de
corte ωn = 2π150 rad/s e coeficiente de amortecimento
ξ = 0, 8. De acordo com (20), os ganhos k1 e k4 são
calculados como:

k1 = 0, 05545

k4 = −78, 714.
(26)

Para uma dada velocidade, deseja-se que os controladores
ressoanantes tenham os polos em

p6 = ±j6
P

2
ωr; p12 = ±j12

P

2
ωr, (27)

onde p6 e p12 são os polos dos controladores ressonantes
e ωr é a velocidade rotórica. Uma questão importante a
ser considerada é o valor do coeficiente de amortecimento
ζ. A Figura 1 apresenta o diagrama de bode para uma
velocidade rotórica de 50 rad/s e ζ variando de 0,2
(vermelho) até 1 (azul).

M
ag

n
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u
d

e 
(d

B
)

F
as

e
g

ra
u

s
(

)
Frequ (rad/s)ência

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

Verifica-se que um sistema pouco amortecido (vermelho)
tem uma faixa de operação mais estreita ao passo que o
sistema com melhor amortecimento possui uma faixa de
operação maior. Destaca-se que o controlador ressonante
não depende dos parâmetros da máquina, vide (21), entre-
tanto o mesmo é diretamente dependente da velocidade
de rotação. 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 frequência que o controlador opera.

Exemplificando, para ωr = 50 rad/s, e coeficiente de
amortecimento ζ = 0, 8 os ganhos obtidos pelo Método
de Ackerman são

k1,6 = −56, 0681× 106

k2,6 = −7, 5153× 103

k1,12 = −4, 2634× 106

k2,12 = −25, 9932× 103.

(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 situação espećıfica considerada,
de maneira que para o projeto adequado dos ganhos
dos controladores ressonantes, deve-se atentar ao fato
que a máquina pode operar com velocidade variável, ou
seja, para cada velocidade os valores dos ganhos irão se
alterar. As Figuras 3 - 6 apresentam os ganhos calculados
pelo método de Ackerman considerando um intervalo de
velocidade śıncrona entre 1 e 800 rad/s e coeficiente de
amortecimento ζ = 0, 8.

Sociedade Brasileira de Automática (SBA) 
XXIV Congresso Brasileiro de Automática - CBA 2022, 16 a 19 de outubro de 2022 

ISSN: 2525-8311 3280 DOI: 10.20906/CBA2022/3620



M
ag

n
it

u
d
e 

(d
B

)
F

as
e

(d
eg

)

Frequ (rad/s)ência

Figura 2. Diagrama de bode do sistema projetado

e

k
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Figura 3. Varredura para o ganho k1,6

e

k
2
,6

Figura 4. Varredura para o ganho k2,6

e

k
1
,1

2

Figura 5. Varredura para o ganho k1,12

Durante a implementação dos controladores em um DSP
(Digital Signal Processor), é necessário conhecer a veloci-
dade da máquina a cada instante e, por consequência, os
respectivos ganhos para cada ponto de operação. Afim de
obter os mesmos, poderia ser utilizado o Método de Acker-
man, entretanto essa estratégia demanda de elevado custo
computacional (conforme será demonstrado na subseção

e

k
2
,1

2

Figura 6. Varredura para o ganho k2,12

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

Através da utilização de um ambiente matemático, realiza-
se a interpolação utilizando polinômio de 2ª, 3ª e 4ª
ordem para o ganho k1,6, afim de verificar qual a melhor
abordagem a ser utilizada. As curvas obtidas podem ser
vistas na Figura 7.

Assim, analisando os polinômios obtidos, verifica-se que
um polinômio de 2ª ordem não interpola satisfatoriamente
a curva obtida pelo Método de Ackerman, restando assim
utilizar um polinômio de 3ª ou 4ª ordem. Analisando a
Figura 7, pode ser utilizado um polinômio de 3ª ordem,
visto que este retorna o mesmo resultado que o polinômio
de 4ª ordem. Além disso, dessa maneira é posśıvel diminuir
o esforço computacional, uma vez que o polinômio de
3ª ordem demanda menos operações matemáticas que o
polinômio de 4ª ordem.

e

k
1
,6

Figura 7. Interpolação para o ganho k1,6 (azul) com
polinômios de 2ª (preto), 3ª (vermelho) e 4ª ordem
(verde)

Portanto, definido o polinômio interpolador como sendo de
3ª ordem, pode-se obter os polinômios que interpolam os
4 ganhos a serem definidos. Os polinômios interpoladores
são dados em (30) e seus coeficientes estão presentes no
Apêndice. O comportamento dos polinômios interpolado-
res pode ser visto nas Figuras 8 - 11.

k1,6 = k1,6aω
3
e + k1,6bω

2
e + k1,6cωe + k1,6d

k2,6 = k2,6aω
3
e + k2,6bω

2
e + k2,6cωe + k2,6d

k1,12 = k1,12aω
3
e + k1,12bω

2
e + k1,12cωe + k1,12d

k2,12 = k2,12aω
3
e + k2,12bω

2
e + k2,12cωe + k2,12d.

(29)
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Figura 8. Interpolação para o ganho k1,6
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Figura 9. Interpolação para o ganho k2,6

e
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2

Figura 10. Interpolação para o ganho k1,12

e

k
2
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2

Figura 11. Interpolação para o ganho k2,12

4.2 Comparação entre tempo de processamento entre o
método de Ackerman e polinômios interpoladores

Afim de validar a proposta de redução de tempo de compu-
tação utilizando as técnicas de interpolação polinomial e a
utilização do dispositivo de Briot-Ruffini-Horner (Franco,
2015), foi realizado um ensaio em um microcontrolador
STM32F103C8T6 (72 MHz de clock na CPU e 64 kbytes
de memória flash). As equações previamente definidas
que descrevem os ganhos dos controladorem foram imple-
mentadas no dispositivos e, através do acionamento das

GPIOS, foram aferidos os tempos de processamento dos
métodos, os quais estão expostos na Tabela 1.

Tabela 1. Tempo de processamento

Método Tempo de processamento (s)

Ackerman 153, 17 ms

Polinômio aproximado 43, 25 µs

Polinômio aproximado com BHR 29, 77 µs

Devido à inerente complexidade matemáticas das equa-
ções do Método de Ackerman, esse método apresentou
um tempo considerável de processamento. Entretanto, as
aproximações polinomiais apresentaram uma redução de
99, 97% quando comparada ao Método de Ackerman, dessa
forma, é validada a estratégia de aproximação polino-
mial para redução do tempo de processamento. Ademais,
nota-se que, com pequenas modificações de implementação
das equações aproximadas no microcontrolador utilizando
BHR, foi posśıvel reduzir em 31, 11% o tempo de proces-
samento das equações aproximadas, reduzindo ainda mais
o custo computacional.

5. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

Afim de validar a metodologia proposta, o sistema é
simulado em software. Para tal, a máquina é configurada
para operar inicialmente com velocidade rotórica 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 frequência 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 são os
mesmos calculados em (26) e os ganhos dos controladores
ressonantes são calculados de acordo com a interpolação
polinomial em (30). A duração total do ensaio é de 1 s. Na
Figura 12 é apresentada a velocidade rotórica da máquina,
demonstrando a capacidade do controlador em seguir a
referência de velocidade.

Tempo (s)

V
el

o
ci

d
ad

e 
(r

ad
/s

)

Figura 12. Velocidade rotórica

Nas Figuras 13 e 14 podem-se visualizar o torque produ-
zido pela máquina quando está conectado um carga no
eixo de 10 e 20 Nm respectivamente, onde em vermelho os
controladores ressonantes estão deligados e em azul estão
ativados. Verifica-se visualmente a diminuição das harmô-
nicas de baixa ordem, e por consequência a diminuição do
ripple de torque.

Para quantificar a redução nas componentes harmônicas,
é apresentada na Figura 15 a amplitude das componentes
harmônicas do torque sem e com a utilização dos contro-
ladores ressonantes. A partir da Tabela 2 pode-se verificar
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Figura 13. Torque eletromagnético desenvolvido pela má-
quina com 10 Nm de carga no eixo: em vermelho o
controlador ressonante desativado e em azul ativado
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Figura 14. Torque eletromagnético desenvolvido pela má-
quina com 20 Nm de carga no eixo: em vermelho o
controlador ressonante desativado e em azul ativado

que há uma redução significativa nas harmônicas de 6ª
e 12ª ordem quando os controladores ressonantes estão
ativados.
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Figura 15. Amplitude das harmônicas presentes no torque
eletromagnético

Tabela 2. Valores das componentes harmônicas

Harmônica Sem ressonante Com ressonante

6ª 0, 5548 A 0, 1107 A

12ª 0, 5665 A 0, 1722 A

6. CONCLUSÃO

O presente trabalhou apresentou uma metologia de projeto
para controladores ressonantes visando a redução do ripple
de torque de uma máquina PMSM não-senoidal. Inicial-
mente, o modelo matemático da máquina em espaço de
estados foi apresentado e na sequência os controladores
foram inclúıdos, permitindo a obtenção de um modelo
completo. Para o projeto dos ganhos do controladores, uma
vez que os controladores ressonantes dependem da veloci-
dade da máquina realizou-se inicialmente uma varredura

para diferentes valores de velocidade através do Método
de Ackerman e obteve-se as curvas para os ganhos. Após,
foi utilizado polinômios interpoladores juntamente com o
dispositivo de Briot-Ruffini-Horner para reduzir o esforço
computacional. Na sequência, resultados de simulação va-
lidaram o método proposto, demonstrando que é posśıvel
reduzir as harmônicas presentes no torque eletromagnético
produzido pela máquina.

APÊNDICE

Os parâmetros da máquina utilizada no presente trabalho
são dados na Tabela 3 e os coeficientes dos polinômios
iterpoladores são apresentados em (30).

Tabela 3. Parâmetros da máquina

Parâmetro Śımbolo Valor

Resistência do estator Rs 78,1712 mΩ

Indutância do estator Ls 88,6156 µH

Número de polos P 32

Velocidade nominal ωm 50 rad/s

Momento de inércia J 0,0226 kg.m2

Coeficiente de atrito B 0,0097 Nms

k1,6a = −0, 1177; k1,6b = 24, 8453;

k1,6c = −889, 3969; k1,6d = 8013, 9688;

k1,12a = 0; k1,12b = −0, 0177;

k1,12c = 5, 2657; k1,12d = −383, 8986;

k2,6a = 0, 08269; k2,6b = −82, 5804;

k2,6c = 7932, 3777; k2,6d = −97510, 9691;

k2,12a = 0; k2,12b = −0, 04156;

k2,12c = 0, 3643; k2,12d = 315, 0058

(30)
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