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Abstract: A novel control strategy for the angular velocity of the permanent magnet
synchronous motor (PMSM) is presented. The control law is designed using current and
position measurements only. The desired velocity signal is obtained through a linear second-
order filter. Additionally, a formal stability analysis of the closed-loop system comprised of the
motor dynamics and the second-order filter is also presented.
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1. INTRODUCTION

Los motores śıncronos de imán permanente, se están uti-
lizando cada vez más en muchas áreas, e.g., automotriz,
aeroespacial, electrodomésticos, por mencionar algunas
(Wang et al., 2019), debido a que tienen un tamaño
pequeño, alta confiabilidad y buen desempeño en sistemas
servo de tipo industrial (Sanjuan et al., 2018). De acuerdo
a la distribución de los devanados en el estator y al imán
permanente en el rotor, dicha máquina produce una den-
sidad de flujo en el entrehierreo (De Doncker et al., 2011).
Asimismo, según la distribución de sus devanado que
tienen, es como se les denomina: si son sinusoidales son
llamados motores śıncronos de imán permanente (PMSM,
por sus siglas en inglés) y obtienen una forma de onda de
fuerza contraelectromotriz sinusoidal; si la distribución de
los devanados es uniforme, se les conoce como motores
sin escobillas de corriente directa (BLDC, por sus siglas
in inglés) y presentan una forma de onda trapezoidal de
fuerza contraelectromotriz (Chiasson, 2005). Debido a que
se han mejorado, tanto el desempeño de los dispositivos
electrónicos de potencia aśı como los materiales de imán
permanente de tierra rara, el costo de este tipo de máqui-
nas se ha reducido (Xia, 2012).
Para usar los motores śıncronos, usualmente se requiere
acondicionar un sistema llamado “electrical drive” el cual
no tiene una traducción textual al español, e.g., en Mohan
et al. (2009) lo llama accionamiento por motor, mientras
que en Rashid (2004) propulsores. T́ıpicamente un electri-
cal drive contiene un controlador en comunicación con una
computadora, un modulador, un convertidor en conjunto
con una fuente de potencia, una máquina eléctrica con
carga mecánica, aśı como señales de sensores de natura-
leza eléctrica y mecánica (De Doncker et al., 2011).
El modelo matemático del PMSM trifásico resulta en tres
ecuaciones diferenciales para el subsistema eléctrico y una
para el subsistema mecánico (Chiasson, 2005, cap. 7).
Debido a esto, es usual realizar una transformación del
marco de referencia de tres a dos fases (llamados por
algunos autores αβ), o al marco de referencia giratorio dq.

En ambos modelos, se tienen tres ecuaciones diferenciales
y estos son los que se han utilizado para realizar estra-
tegias de control. En Bida et al. (2018) se propone una
clasificación de diferentes estrategias de control aplicadas
a este motor, la cual denomina técnicas de control vecto-
rial del PMSM, la gran mayoŕıa basados en el modelo
dq y algunos con el modelo αβ. Las grandes áreas de
esta propuesta son: control de campo orientado; control
vectorial de voltaje; control basado en pasividad; control
de par directo; y control de par no lineal.
Desde la década de los 80” del siglo pasado se desarrolla-
ron propuestas de control de alto desempeño del PMSM,
éstas son consideradas como técnicas de control vectorial
(Bida et al., 2018), siendo la más utilizada el control de
campo orientado (FOC), control directo de par (DTC),
control propio directo (DSC), aśı como control directo de
par con modulación vectorial espacial (DTC-SVM).
Recientemente, las propuestas de control de velocidad
del PMSM se han ido haciendo más exigentes, por lo
que se han estado aplicando técnicas de control no lineal
para lograr esto. Por ejemplo, en (Mohd Zaihidee et al.,
2019) se presenta un estado del arte respecto al uso de
control por modos deslizantes aplicados al PMSM, más
en espećıfico en (Hou and Ding, 2020) se desarrolla un
control de modo deslizante super-twisting (STSM) en
combinación de un observador de perturbación con la
finalidad de optimizar el seguimiento de la velocidad. Otro
tipo de técnica aplicada es el de control H∞, por eso
(Ullah et al., 2022) analizan las tendencias de diferentes
técnicas de control H∞ para el PMSM. Cabe hacer men-
ción que, hay muchos trabajos utilizando la metodoloǵıa
de pasividad, en (Mocanu et al., 2020) se propone una
estrategia de control de par basado en un controlador de
modelo predictivo no lineal, mientras que en (Belkhier
et al., 2022) se desarrolla un control basado en pasividad
con interconexión y asignación de amortiguamiento (IDA-
PBC) en conjunto con un observador no lineal.
En este escrito se tiene la finalidad de considerar el mo-
delo matemático del motor śıncrono de imán permanente
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(PMSM) en dos fases (modelo αβ) y aplicar técnicas que
aprovechan las propiedades de pasividad que tiene dicho
modelo para diseñar una estrategia de control. Para el
diseño se considera que no se dispone de la velocidad an-
gular, sólo de la posición angular y de las corrientes de los
devanados de estator, por medio de un filtro de segundo
orden se obtiene una señal referente a la velocidad, esto
fue realizado en una primera etapa para un motor BLDC
(Guerrero et al., 2017). A diferencia de trabajos previos,
en la actual propuesta: se utiliza el modelo αβ, con lo que
se evita el realizar transformaciones de marco de referen-
cia; se considera la disposición de una señal de posición
y por medio de un modelo en espacio de estados de un
filtro de segundo orden se obtienen señales referentes a
la velocidad angular; considera en los voltajes de control
un término de la derivada de las corrientes deseadas de
forma aproximada; se demuestra estabilidad exponencial
de seguimiento de la velocidad del sistema conformado
por el modelo del PMSM y del filtro de segundo orden.

2. MODELO MATEMÁTICO DEL PMSM

Se considera un motor śıncrono con devanados idénticos
en estructura, distribuidos de forma sinusoidal y con un
rotor de imán permanente. Cabe hacer mención que,
con los devanados sinusoidales, se obtiene un campo
magnético distribuido sinusoidalmente en el entrehierro.

El modelo matemático equivalente en dos fases de un
motor śıncrono de imán permanente, también conocido
como marco de referencia estacionario o αβ, es el mismo
que describe al motor a pasos (Chiasson, 2005). Dicho
modelo es compuesto por dos subsistemas. Para describir
el referente a los devanados del estator, se define el vector

de corrientes como is = [ia ib]
T

∈ R
2 y al vector de

voltajes us = [ua ub]
T
∈ R

2, con los sub́ındices que hacen
referencia a los ejes. Por lo tanto, para el subsistema
eléctrico del PMSM se tiene

Ls

d

dt
is = −Rsis +KφωJΘ2φ + us (1)

donde ω ∈ R es la velocidad angular del rotor mientras
que Ls es la inductancia, Rs la resistencia, ambos del esta-
tor y Kφ es una constante de fuerza contra electromotriz
(back-emf). El vector Θ2φ ∈ R

2 y la matriz J ∈ R
2×2

están dadas por

Θ2φ =

[

cos (npθ)
sen (npθ)

]

(2)

J =

[

0 1
−1 0

]

(3)

donde np denota el número de pares de polos, mientras
que θ a la posición angular, la cual tiene una relación

d

dt
θ = ω (4)

Para el subsistema mecánico, el modelo es dado como

J
d

dt
ω = −Bω +KφΘ

T
2φJ is − τL (5)

con J el momento de inercia, B el coeficiente de fricción
y τL el par de carga.

De acuerdo a (1) y (5), se define al vector de los estados
z ∈ R

3 y al vector de fuerzas externas q ∈ R
3 como

z =

[

is
ω

]

(6)

q =

[

us

−τL

]

(7)

Las expresiones (1) y (5) se reescriben ir en forma com-
pacta, de tal forma que se tiene

Dż+Rz+ C (θ) z = q (8)

con las matrices D ∈ R
3×3, R ∈ R

3×3 y C (θ) ∈ R
3×3

están dadas como

D =

[

LsI2 02×1

01×2 J

]

(9a)

R =

[

RsI2 02×1

01×2 B

]

(9b)

C (θ) =

[

02×2 −KφJΘ2φ

−KφΘ
T
2φJ 0

]

(9c)

donde I2 es la matriz identidad de 2 × 2, mientras
que los sub́ındices en las matrices 0 indican el orden
de estas. Cabe hacer mención que, la matriz C (θ) es

antisimétrica ya que C (θ) = −C
T (θ) considerando la

matriz antisimétrica J dada en (3).
Observación. Las expresiones del subsistema eléctrico
(1) y del subsistema mecánico (5) se obtienen al realizar
una transformación de marco de referencia de tres a dos
fases de un máquina śıncrona trifásica de imán perma-
nente, son las mismas que resultan al realizar el modelo
matemático del motor a pasos usando conservación de
enerǵıa (Chiasson, 2005). Cabe hacer mención que, para
el motor a pasos se tiene que la constante de fuerza con-
traelectromotriz es Kφ = npλM , donde np es el número
de pares de polos de rotor de dicho motor a pasos, i.e.,
el número de conjuntos de dientes de rotor y λM es un
enlace de flujo constante.

3. RESULTADO PRINCIPAL

3.1 Formulación del problema

Considere el modelo matemático del motor śıncrono de
imán permanente (PMSM) dado en (8). Suponga las
siguientes condiciones:

S1. Las señales de las corrientes de los devanados de
estator is, aśı como la posición angular del rotor θ,
están disponibles para medición.

S2. Todos los parámetros (mecánicos y eléctricos) del
PMSM son conocidos. Por cuestiones inherentes a las
propiedades f́ısicas de la máquina, todos son positi-
vos. Para realizar el diseño de control, el coeficiente
de fricción se considera, no se desprecia.

S3. La velocidad de rotor deseada ωd es una función
suave y acotada dos veces diferenciable con primera
y segunda derivada conocida.

S4. El par de carga τL es una función conocida y cons-
tante.

El problema de control es lograr, por medio de los voltajes
de los devanados del estator, un seguimiento exponencial
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global de la velocidad angular del PMSM, utilizando
como retroalimentación únicamente las mediciones de la
posición angular y de las corrientes de estator, de tal
forma que las variables internas restantes del sistema en
lazo cerrado permanezcan acotadas.

3.2 Controlador Propuesto

Los voltajes de control de los devanados de estator se
proponen como

us = Ls

d

dt
isda +Rsisd −KφJΘ2φωd

+KIeI − LsΠΘ2φy2f (10)

donde isd denota las corrientes deseadas de estator, ωd

es la velocidad deseada, de acuerdo a la suposición S3,
eI denota al error de corrientes, KI a una constante de
proporcionalidad y la función Π es definida como

Π =
1

Kφ

[

np (τL + Jω̇d +Bωd +Kϑϑ) I2 +KϑλdJ
T
]

Las corrientes deseadas de los devanados de estator se
calculan como

isd =
1

Kφ

J
TΘ2φ (τL + Jω̇d +Bωd +Kϑϑ) (11)

mientras que la derivada aproximada de las corrientes de
estator se obtienen de la siguiente manera
d

dt
isda =

1

Kφ

[

J
TΘ2φ (τ̇L + Jω̈d +Bω̇d −Kϑλd(ϑ− y2f ))

−np (ωd − y2f )Θ2φ (τL + Jω̇d +Bωd +Kϑϑ)]
(12)

Las constantes, Kϑ, λd KI deben cumplir

Kϑ > 0 (13a)

λd > 0 (13b)

KI >
L2
s

4B

{

n2
p (τL + Jω̇d +Bωd +Kϑϑ)

2
+K2

ϑλ
2
d

}

−Rs

(13c)
Asimismo, se obtiene una señal auxiliar para el error de la
velocidad angular por medio de un filtro lineal de segundo
orden por medio de una representación en espacio de
estados como

[

ẋ1f

ẋ2f

]

=

[

0 1
−λ2

d −2λd

] [

x1f

x2f

]

+

[

0
λ2
d

]

eθ (14a)

[

y1f
y2f

]

=





λ2

n

λ2

d

0

0
λ2

n

λ2

d





[

x1f

x2f

]

+

[

0
0

]

eθ (14b)

donde x1f y x2f son estados (internos) del filtro y eθ es el
error de posición angular definida como la diferencia de
la velocidad angular deseada ωd de la velocidad real ω,
i.e. se tiene eθ = θd − θ, asimismo, se tiene que λd > 0.
Se construye la función ϑ como

ϑ = −x2f − λdx1f + λdeθ (15)

Bajo estas condiciones, el sistema en lazo cerrado logra
seguimiento de velocidad global exponencial con todas
las variables internas acotadas usando sólo medición de
la posición angular y de las corrientes de los devanados
de estator, i.e.,

ĺım
t→∞

eω = 0

con todas las señales internas acotadas.

3.3 Obtención de velocidad angular

De acuerdo a S1, no se dispone de la señal de la velocidad
angular. Debido a esto se utiliza un filtro de segundo
orden de grado relativo 1 como se propone en (Guerrero
and Santibañez, 2021), cuya representación en espacio de
estados es dada en (14).

Debido a que la entrada al filtro es el error de posición,
se puede considerar que y1f es el error de la posición
angular filtrada, mientras que a y2f como el error de la
velocidad filtrada. Con la salida y2f se tiene una función
de transferencia de segundo orden con un cero en el origen,
el cual es un filtro pasabanda. Considerando λd = λn, se
tiene una amplificación máxima de 1

2λd en una frecuencia
central de ωc = λd, aśı como una ganancia unitaria en
ω = 1 y ω = λ2

d. Esto es, con frecuencias más altas a λ2
d,

el filtro atenúa las señales.

Para conveniencia en el diseño del controlador y la prueba
de estabilidad, se define una función, en la cual se consi-
deran los estados dados en (14) y el error de la posición
angular, como esta dada en (15). La derivada respecto al
tiempo de (15), teniendo en cuenta a (14a) y realizando
manipulación algebraica, se llega a

ϑ̇ = λd (−ϑ+ ėθ) (16)
3.4 Modelo en lazo cerrado

Considerando el vector de estados z, dado en (6), se
definen los errores de los estados ez ∈ R

3 como

ez = zd − z (17)

donde el sud́ındice d denota la señal deseada de la variable
en cuestión y cada error es definido como

eI = isd − is (18a)

eω = ωd − ω (18b)

Teniendo en cuenta el modelo en dos fases del motor
śıncrono de imán permanente dada en (8), se obtiene un
modelo en función de los errores ez como

Dėz +Rez + C (θ) ez = Ψ (19)

con la función Ψ ∈ R
3 estructurada como

Ψ = −q+Dżd +Rzd + C (θ) zd (20)

La función Ψ esta constituidas por las funciones Ψe ∈ R
2

y Ψm ∈ R de tal forma que tiene una estructura como

Ψ =

[

Ψe

Ψm

]

(21)

La función Ψe relaciona al subsistema eléctrico del
PMSM, cuya está dada como

Ψe = −us + Ls

d

dt
isd +Rsisd −KφJΘ2φωd (22)

mientras que Ψm lo hace al subsistema mecánico de la
forma

Ψm = τL + J
d

dt
ωd +Bωd −KφΘ

T
2φJ isd (23)

3.5 Diseño del controlador

Para esto, se consideran las condiciones dadas en S1-S4,
aśı como la ecuación de salida de filtro de segundo orden
(14b) y la función ϑ expresada en (15).
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Los voltajes de control para alimentar los devanados de
estator se proponen en (10). Cabe hacer mención que para
obtener estos, se requiere de las corrientes deseadas de
estator y su derivada respecto al tiempo. Por lo tanto, las
corrientes deseadas se calculan como es dado en (11). La
derivada respecto al tiempo de (11) es

d

dt
isd =

1

Kφ

[

J
TΘ2φ (τ̇L + Jω̈d +Bω̇d −Kϑλd(ϑ− eω))

−npωΘ2φ (τL + Jω̇d +Bωd +Kϑϑ)] (24)

Cabe hacer mención que (24) requiere de la velocidad
angular, aśı como del error de la velocidad, pero estas no
se dispone de acuerdo a la suposición S1. Por lo que para
sobrellevar esta situación, se propone obtener la derivada
respecto al tiempo de las corrientes deseadas de estator
de forma aproximada como se tiene en (12).

Con las corrientes deseadas isd como se propone en (11),
la función Ψm, dada en (23), se reduce a

Ψm = −Kϑϑ (25)

mientras que, con los voltajes us dados en (10), la función
Ψe expresada en (22) resulta como

Ψe = Ls

(

d

dt
isd −

d

dt
isda

)

−KIeI + LsΠΘ2φy2f (26)

En el primer término de la izquierda de (26) se tiene la
diferencia de derivadas de corrientes deseadas, la anaĺıtica
(24) y la propuesta (12). Esta diferencia resulta como

d

dt
isd −

d

dt
isda = eωΠΘ2φ − y2fΠΘ2φ (27)

Considerando (27), la función Ψe(26), al realizar mani-
pulación algebraica, resulta como

Ψe = LsΠΘ2φeω −KIeI (28)

3.6 Dinámica en Lazo Cerrado

La dinámica del sistema completo en lazo cerrado es dada
por (19) y (16). En la primera se tiene a la función Ψ, la
cual al considerar (25) y (28), resulta como

Ψ =

[

−KII2 LsΠΘ2φ 02×1

01×2 0 −Kϑ

]

[

eI
eω
ϑ

]

(29)

Se define un vector ē ∈ R
4 que contiene los errores de los

estados ez y la función ϑ como

ē =

[

ez
ϑ

]

(30)

de tal forma que (19) y (16) se reescriben en forma
compacta como

D ˙̄e = −Rē+ C (θ) ē (31)

con las matrices D ∈ R
4×4, R ∈ R

4×4 y C ∈ R
4×4 dadas

por

D =

[

D 03×1

01×3
Kϑ

λd

]

(32a)

R =

[

Rcl 03×1

01×3 Kϑ

]

(32b)

C (θ) =

[

−C (θ) −Kv

KT
v 0

]

(32c)

y las submatrices Rcl ∈ R
3×3 y Kv ∈ R

3×1 como

Rcl =

[

(Rs +KI) I2 LsΠΘ2φ

01×2 B

]

(33a)

Kv =

[

02×1

Kϑ

]

(33b)

La matriz C (θ) contiene a C (θ) dada en (9c), por lo que
la estructura de (32c), es antisimétrica.

3.7 Prueba de Estabilidad
Considere la función cuadrática en función del vector ē

He =
1

2
ēT Dē (34)

De acuerdo a la suposición S1 y con las constantes λd > 0
y Kϑ > 0, la matriz D es definida positiva.

La derivada respecto al tiempo de (34) a los largo de las
trayectorias de (31) resulta como

Ḣe = −ēT Rsymē (35)

donde se utiliza la antisimetŕıa de C (θ) y la matriz Rsym

es la parte simétrica de R. Dado que Kϑ es una constante
positiva y que la constante KI cumple la condición dada
en (13c), la matrizRsym es definida positiva. Por lo tanto,
se tiene que

Ḣe ≤ −γ1He (36)

con γ1 = 2λmin{Rsym}/λMax{D} donde λmin{·} y
λMax{·} denotan el valor propio más pequeño y más
grande de las matrices en cuestión, respectivamente. Por
el principio de comparación, es posible establecer que

He(ē(t)) ≤ He(ē(t0))e
−γ1(t−t0). (37)

Esto implica que la norma del vector ē esta acotada por

‖ē(t)‖ ≤ γ2‖ē(t0)‖e
−

γ1
2
(t−t0) (38)

con γ2 =
√

λMax{D}/λmin{D}.

En consecuencia, es posible concluir que, durante la ope-
ración del controlador, la norma del vector de error dis-
minuye exponencialmente para cualquier condición inicial
conforme el tiempo avanza. Además, (38) también permi-
te observar que un incremento en los valores propios de
la matriz Rsym aumentan la velocidad a la que la norma
del error se reduce.

4. RESULTADOS DE SIMULACIÓN
El esquema de control presentado en este trabajo se
implementó en experimentos de simulación en el software
SIMULINK/MATLAB R© con un paso de integración fijo
de 0.01 ms y el método de integración numérica ode8
(Dormand-Prince), utilizando sólo bloques básicos de
SIMULINK R©.
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Para la simulación se utilizó el modelo matemático del
PMSM (1) y (5), aśı como los voltajes de control (10),
las corrientes deseadas de estator (11), la derivada de las
corrientes de una forma aproximada (12) en conjunto con
un filtro lineal de segundo orden (14) y la función ϑ (15).

Los parámetros del motor que se utilizaron en el expe-
rimento se presentan en el cuadro 1. Cabe hacer men-
ción que, estos datos son de un motor a pasos modelo
MDM1FSD34A7, nema 34 de 1.8◦ fabricado por Sch-
neider Electric R©, al cual se le realizaron mediciones y
experimentos para obtener los valores de los parámetros,
publicado en Morales Cuevas (2021).

Cuadro 1. Parámetros del motor BLDC

Resistencia de estator Rs = 0.261 Ω

Inductancia de estator Ls = 1.891 mH

Constante back-emf Kφ = 0.804 N· m/A

Coeficiente de momento de inercia J = 4.5x10−5 kg· m2

Coeficiente de fricción viscosa B = 0.0008 N· m· s/rad

pares de polos np = 50

Las ganancias del controlador se consideraron con los
siguientes valores

KI = 500

Kϑ = 8

λd = 70

La velocidad angular de referencia que se utilizó en los
experimentos de simulación es reportada en Guerrero
et al. (2019), dicha señal es

ωd(t) = ωdmax arctan

(

3 sen

(

1

5
t

))

(

1− e−
1

20
t3
)

(39)

donde ωdmax = 800. Cabe hacer mención que, dicha
referencia cumple las condiciones consideradas en S2. En
(Guerrero et al., 2019) se muestra de forma anaĺıtica
la primera y segunda derivada de (39), las cuales se
implementan con bloques básicos de SIMULINK R©.

A pesar que en la suposición S4 se considera que el par
de carga es constante, en el experimento de simulación
se considera que éste de inicio es cero, pero cambia
como una función tipo escalón en distintos momentos
del experimento, para simular que se acopla a la flecha
del motor una carga, como puede ser por medio de un
embrague (“clutch”). Esto es, el par de carga se consideró
como una función de la forma

τL =



























0 0 < t < 5

1.5 5 ≤ t < 13

0 13 ≤ t < 20

1.5 20 ≤ t < 28

0 28 ≤ t

(40)

Con las condiciones antes descritas, en la Figura 1 se
tienen las gráficas de la velocidad deseada (en color azul)
y de respuesta de la velocidad real (en rojo). En dicha
Figura se puede observar que la velocidad real realiza un
seguimiento de la señal de referencia. Debido a que las
gráficas de las dos señales están sobrepuestas, se colocaron
dos cuadros de acercamientos: el que está a la izquierda

de la Figura 1 , son alrededor de los 5 [s], cuando se aplica
el par de carga; el cuadro a la derecha, muestra cuando
se quita el par de carga, alrededor de los 13 [s]. En ambos
casos se puede ver que al tener un cambio en el par de
carga, la velocidad tiene un comportamiento oscilatorio
menor a los 2 [rpm] y en 0.1 [s], estas oscilaciones ya no
se presentan.
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Figura 1. Respuesta de velocidad del PMSM.

La función τL es continua a tramos por lo que las
soluciones del sistema en lazo cerrado existen en el sentido
de Caratheodory Bacciotti and Rosier (2005). El análisis
de convergencia de la sección 3.7 es válido en los intervalos
en donde τL es continua. Esto implica que después de cada
discontinuidad si el error aumenta, vuelve a disminuir
exponencialmente como se aprecia en la gráfica del error
de velocidad eω de la Figura2. En dicha gráfica, se puede
observar que cuando hay un cambio en el par de carga, de
acuerdo a (40), se tiene un pico en la diferencia de éstas
menor a los 1.3 [rpm].
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Figura 2. Error de velocidad del PMSM.

A pesar de que se tiene la condición S4, en la simulación
se realiza una aplicación del par de carga, esto repercute
directamente en las corrientes y los voltajes, de acuerdo a
la estructura de (11) y (10), respectivamente. Por lo tanto,
en la Figura 3 se tienen las gráficas de las corrientes de
los devanados de estator (ambas fases). Para visualizar la
forma de éstas se presenta un cuadro de acercamiento en
la Figura 3 cuando se presenta la aplicación del par de
carga. En dicho cuadro se puede observar que la forma de
las corrientes son sinusoidales con un desfase entre ellas,
de menor amplitud antes de la aplicación del par de carga.
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Figura 3. Corrientes de estator del PMSM.

Asimismo, en la Figura 4 se muestran los voltajes de
control. Se puede observar que estos tienen picos al
presentar los cambios del par de carga. Se tiene un cuadro
de acercamiento, en unos de estos instantes y se puede ver
que de forma instantánea la amplitud de los voltajes son
iguales.
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Figura 4. Voltajes de control del PMSM.

5. CONCLUSIONES
En este escrito se presenta un esquema de control para
motores PMSM, aprovechando las propiedades de pasivi-
dad que presenta el modelo αβ de dicha máquina, conside-
rando que se miden tanto las corrientes de los devanados
del estator como la posición angular del rotor, utilizando
un filtro de segundo orden grado relativo 1 para obtener
una señal referente a la velocidad angular. Con todo esto,
en lazo cerrado, se garantiza seguimiento exponencial
de la velocidad. Cabe mencionar que las ecuaciones del
algoritmo propuesto son totalmente implementables.
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