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Resumen—En un marco de control sin sensor de
velocidad, se presentan los resultados experimentales de
un controlador para el Motor de Reluctancia Conmutada
(MRC) donde se utilizan únicamente mediciones de
corriente eléctrica y de posición mecánica, la velocidad
mecánica es obtenida a través de un filtro derivador. Se
establece estabilidad global exponencial. Esta propiedad
implica robustez del sistema en lazo cerrado respecto a
perturbaciones externas, i.e. estabilidad entrada-estado.
En el diseño del controlador propuesto se considera que
el par mecánico de carga es constante y desconocido. Los
experimentos fueron realizados en un banco de pruebas,
donde el MRC es acoplado a un motor de CD que
actuará como carga.

I. INTRODUCCIÓN

El motor de reluctancia conmutada es una máquina
confiable y de bajo costo debido a su simplicidad de
construcción, sólo el estator está devanado, el rotor
no presenta devanado ni imanes, es básicamente una
pieza de acero laminado. Esto hace a los MRC’s
atractivos en muchas aplicaciones, como en sistemas
de transportación, en accionamiento de robots y en la
emergente industria de vehı́culos eléctricos –véase [1],
[2], [3], [4], entre otros. Además, el MRC es capaz de
generar un alto par a baja velocidad, lo que elimina el
uso de cajas de engranes.

Sin embargo, estas ventajas vienen a la par con la
complejidad del modelo matemático que describe su
comportamiento, la saturación magnética, la función
no lineal entre la corriente y el flujo, además de la
dependencia entre el par generado, la posición y la
corriente representan obstáculos significativos para el
diseño del control, haciéndolo un reto interesante desde
el punto de vista teórico –véase [5], [6].

Existe un número importante de enfoques heurı́sti-
cos de control e identificación para MRC validados
experimentalmente. Estos tienen diferentes objetivos de
control: torque y flujo–[7], velocidad–[8], estimación de
estados –[9], identificación paramétrica –[10], etc.

Son raros los artı́culos sobre control de MRC en
los que se incluya un análisis riguroso de estabilidad,
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especialmente en un contexto libre de sensores. Por
ejemplo, en [11] se reporta un controlador de tipo PD
que considera conocimiento del par de carga y retroali-
mentación del estado. En [5] se demuestra estabilidad
global asintótica considerando carga desconocida, pero
con medición de posición y velocidad. En [12] se
presenta un controlador adaptivo con retro de posición
que usa un filtro diferenciador para la velocidad, se
garantiza convergencia a cero de la dinámica de error
pero el modelo utilizado comprende únicamente la
dinámica del rotor y considera las corrientes como
una entrada fı́sica disponible. El análisis del lazo de
control para el estator no está incluido en las referencias
anteriormente citadas, lo cual no sucede para otras
máquinas eléctricas. En [17] se presenta un control no
lineal bajo un esquema similar al nuestro, sin embargo,
se considera par de carga conocido y el modelo incluye
fricción viscosa, lo que facilita considerablemente el
análisis de estabilidad.

En este trabajo se presenta el diseño y las pruebas
experimentales de un controlador de velocidad del
MRC considerando medición de posición y de corriente
eléctrica, ası́ como par de carga constante y descono-
cido. Se utiliza un derivador numérico para obtener
una versión filtrada de la velocidad. En el diseño se
utiliza el modelo que considera saturación en el flujo
magnético. Lo anterior se diferencia de los trabajos
presentados en [19], [20] y [21], donde se utilizó el
modelo simplificado y los controladores se evaluaron
en simulación computacional.

La estructura del artı́culo es la siguiente, en la
próxima sección se describe el MRC y el modelo
matemático utilizado. En la sección III se presenta el
diseño del controlador. Posteriormente, en la sección IV
se describe el banco de pruebas utilizado. Finalmente,
en la sección V se presentan y analizan los resultados
experimentales obtenidos.

II. MOTOR DE RELUCTANCIA CONMUTADA

II-A. Descripción y funcionamiento

El MRC es una máquina eléctrica que convierte
el cambio en la reluctancia en potencia mecánica,
esta clase de motores presentan polos saliente tanto
en el estator como en el rotor, esta estructura ayuda
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a maximizar el torque electromecánico de salida. El
torque es generado debido a la tendencia de alineación
de los polos, una vez que una fase es alimentada, el
rotor girará hacia una posición donde la reluctancia es
minimizada y la inductancia de dicha fase alcanza su
valor máximo, esto es, se alinearán los polos del rotor
con aquellos correspondientes a la fase alimentada del
estator . Es común que el número de polos de estator
y rotor sean desiguales para evitar que el motor se
encuentre en una posición donde no se pueda producir
torque, lo que ocurrirı́a cuando todos los polos del
estator están alineados con aquellos del rotor.

Figura 1. Esquema de funcionamiento del MRC

En la Fig. 1 se muestra el esquema de un MRC 6/4
de tres fases, cada fase contiene 2 polos devanados
que son alimentados usando un conmutador de fases
o un convertidor. La posición inicial corresponde al
esquema izquierdo superior, una vez que se alimenta
la primer fase, en verde, el rotor se alinea con ésta
–esquema superior derecho; conforme se alimentan
alternadamente las fases (azul-rojo-verde-azul,... etc),
el rotor se alinea a cada una.

II-B. Modelo Saturado

Considerando que la inductancia mutua entre las
fases del estator es despreciable, un modelo general
está dado en [22] como:,

ψ̇j(q, x) +Rxj = uj , j = 1, 2, 3; (1a)

Jω̇ = Te(q, x)− TL(q, ω) (1b)

q̇ = ω. (1c)

en donde uj corresponde al voltaje aplicado en las
terminales del estator de la fase j, xj es la corriente
del estator y ψj es el flujo magnético, q es la posición
angular del rotor y ω la velocidad. R la resistencia
de devanado, J es la inercia del rotor y de la carga.

TL(q, ω) es el par de carga y Te(q, x) el torque elec-
tromagnético. Este último resulta de la contribución de
cada una de las corrientes en el estator, ésto es:

Te(q, x) =

3∑
j=1

Tj(q, xj) =

3∑
j=1

∂

∂q
W ′j(q, xj) (2)

W ′j(q, xj) es la co-energı́a magnética en cada deva-
nado y se expresa como:

W ′j(q, xj) =

∫ x̄

0
ψj(q, xj)dxj .

Por otra parte, el flujo magnético del MRC se sa-
tura conforme la corriente aumenta, este fenómeno es
descrito matemáticamente por la función –vea [23]:

ψj(q, x) = ψs arctan(βfj(q)xj) (3)

en donde ψs es el flujo magnético saturado, β > 0 es
una constante obtenida experimentalmente y fj(q) es la
inductancia de devanado, que es una función periódica
estrictamente positiva dada por:

fj(q) = `0 +

∞∑
n=1

{`n sin (∗) + cn cos (∗)} (4)

en donde (∗) = nNrq − (j − 1)
2π

3
y Nr corresponde

al número de polos del rotor. Ası́, tomando en cuenta
(2), el torque eléctrico resulta:

Tj(q, xj) =
ψs

2βf2
j

∂fj
∂q

ln(1 + β2f2
j x

2
j ). (5)

Es conveniente escribir el modelo del motor en la forma
dada en [24]:

D(q, x)ẋ+ C(q, x)ωx+Rx = u (6a)

Jω̇ = Te(q, x)− TL(q, ω) (6b)

donde la matriz

D(q, x) = diag
{

ψsβfj(q)

1 + β2f2j (q)x2j

}
(7)

es estrictamente positiva y

C(q, x) = diag
{

ψsβ

1 + β2f2j (q)x2j

∂fj(q)

∂q

}
. (8)

Existen constantes kD y kC tales que |D(q, x)| < kD
y |C(q, x)| < kC . Nótese que el modelo (6) preserva
la estructura de sistemas Lagrangianos.
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III. DISEÑO DE CONTROL

Se utilizan dos lazos de control para controlar el
MRC. El primero tiene como objetivo llevar la ve-
locidad mecánica hacia una referencia deseada. El
segundo lazo, que se cierra a través de la dinámica
eléctrica, controla las corrientes de manera tal que éstas
sigan una referencia dada por el lazo mecánico y la
la técnica de par compartido, ésto debido a que la
corriente eléctrica se considera como una entrada de
control en la dinámica del rotor. La dificultad de este
método radica en la no linealidad de las corrientes con
respecto al par electromagnético. Esto es, la dinámica
eléctrica podrı́a verse como un sistema no afı́n en la
entrada. A este efecto, se adopta la técnica de par
compartido [11], [5], [18], cuya formulación se apoya
en las propiedades fı́sicas de la máquina para alimentar
alternativamente cada fase. Se utiliza para aprovechar
la estructura desacopladas del MRC, se describe con
mayor detalle en [24], consiste en formular funciones
de conmutación de las fases del motor considerando
que el signo del torque electromagnético es función
de la variación de la inductancia, estas funciones de
conmutación permiten escalar la contribución de cada
fase en el torque total generado.

III-A. Corriente de referencia

Para generar la señal de referencia de corriente, se
escribe la ecuación dinámica del subsistema mecánico
como:

Jω̇ = JTd − TL + [Te − T ∗e ] (9)

el cual puede tratarse como un sistema nominal ω̇ =
Td−TL/J perturbado por el término [Te−T ∗e ]/J . Esto
es , por un lado se necesita resolver la ecuación:

T ∗e (q, x∗) = JTd (10)

con respecto a la corriente de referencia x∗ para una
Td dada. Por otra parte, el término [Te − T ∗e ]/J se
desvanece si el lazo de control del subsistema eléctrico
logra el objetivo de seguimiento de x∗. Con el fin de
resolver (10) se define la corriente de referencia como
sigue:

x∗j =



√√√√√√√√exp

mjJTd2βf2j

ψs
∂fj
∂q

− 1

β2f2j
si |∂fj

∂q
| ≥ dK

0 en otro caso
(11)

en donde mj(q) corresponde a la función de conmu-
tación mencionada anteriormente, la cual es el núcleo
de la técnica de par compartido, mj(q) asegura que la
corriente x∗j exista para cualquier q y cualquier Td.

III-B. Lazo de control para el subsistema mecánico

En la presente sección se presenta el diseño de con-
trol para la velocidad del rotor, nótese que la ecuación
(1b) puede verse como un sistema lineal ḣ = ν donde
ν consiste de una perturbación constante TL/J y una
entrada de control Te/J ; ésto nos motiva a utilizar un
controlador de tipo PID. Sin embargo, debido a que
no se tiene disponible la medición de velocidad ω, se
utiliza el controlador PI2D introducido en [25]. Este
controlador es de tipo PID con un término proporcional
al error de posición eq, un término derivativo proporcio-
nal a la velocidad filtrada ϑ y una doble acción integral
en eq y ϑ. Dicho controlador preserva la propiedad
de pasividad de los sistemas Lagrangianos y asegura
estabilidad exponencial, además de ser libre de modelo.
El control PI2D se define como:

Td = −kpeq − kdϑ+ ν + ω̇∗ (12a)

ν̇ = −ki(eq − ϑ) (12b)

q̇c = −a(qc + beq) (12c)

ϑ = qc + beq (12d)

en donde kp, ki, kd, a, b son constantes positivas y el
error en seguimiento de posición eq = q − q∗, dada la
referencia

q∗(t) =

∫ t

0
ω∗(s)ds, q∗(0) = q∗0 ∈ [−π, π].

Debido a que la variable controlada es ω, el valor
inicial q∗(0) es inocuo. Las ecuaciones (12c) y (12d)
corresponden al conocido filtro “derivador aproxima-
do”. Nótese que ϑ no es una estimación de la velocidad
sino una versión filtrada de ésta.

El control PI2D (12) en lazo cerrado con el subsis-
tema mecánico (6b) resulta en:

ėq
ėω
ϑ̇
ż

 =

 0 1 0 0
−k′p 0 −kd 1

0 b −a 0
−ki −ki/ε ki 0


︸ ︷︷ ︸

A

eqeωϑ
z


︸ ︷︷ ︸
ξ

+


0
1

J
0
0


︸ ︷︷ ︸
B

T̃e

(13)
donde k′p = kp − ki/ε y

z = ν − TL
J
− ki

ε
eq

El error de torque T̃e corresponde a:

T̃e = Te(q, xj)− T ∗e (q, x∗j )

=
ψs

2βf2j

∂fj
∂q

[
ln(ϕ(q, xj))− ln(ϕ(q, x∗j ))

]
(14)

de las propiedades de logaritmos tenemos

T̃e =
ψs

2βf2
j

∂fj
∂q

ln

(
ϕ(q, xj)

ϕ(q, x∗j )

)
(15)
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con ϕ(q, x) = 1 + β2fj(q)
2(q)x2. Nótese que T̃e se

desvanece conforme x(t) → x∗(t). El argumento de
ln en (15) es mayor o igual a 1 y dado que ln(w) es
Lipschitz para w 6= 0, existe TM > 0 tal que:

|T̃e| ≤ TM |x− x∗| (16)

Proposición 3.1: Dadas las ganancias kp, ki kd a y b
tales que la matriz A en (13) es Hurtwitz el sistema (13)
es estable en el sentido entrada-estado con respecto a
la entrada T̃e. Además, si T̃e ≡ 0 el origen ξ = 0 es
uniformemente globalmente exponencialmente estable.
Demostración. considerando que la matriz A es Hurt-
witz, sabemos que para toda −Q = A>P + PA < 0
existe P = P> > 0 tal que

V (ξ) = ξ>Pξ y V̇ (ξ) = −ξ>Qξ

entonces para el sistema (13) se tiene

V̇ (ξ) ≤ −qm|ξ|2 + δ|ξ||T̃e| (17)

donde qm es el valor caracterı́stico mı́nimo de Q y
δ = |PB|. De (17) se obtiene el resultado clásico de
estabilidad entrada-estado para el mapa |T̃e| → |ξ|. �

III-C. Lazo de control para el subsistema eléctrico

Una vez establecidas las propiedades de estabilidad
entrada-estado para el subsistema mecánico (13) con
respecto a la entrada Te − T ∗e , se requiere lograr el
seguimiento de la corriente de referencia obtenida en
(11), lo que equivale a conseguir que T̃e se desvanezca
en el tiempo. La derivada temporal de la referencia de
corriente x∗ puede escribirse como:

ẋ∗ = α+ γeω, (18)

donde α y γ son funciones de variables conocidas
o medibles. Sin embargo, ẋ∗ debido a que eω es
desconocida, entonces se utiliza la siguiente ley de
control:

uc(t, x) := D(q, x)α+ C(q, x)ω∗x+Rx∗ − kpxex,
(19)

nótese que en (19) se utiliza unicamente α, la parte
conocida de ẋ∗. Sustituyendo u = uc en (6a) se obtiene

D(q, x)ėx + [R+ kpx] ex = ∆2 (20a)

∆2 = [Dγ − Cx]eω (20b)

Dado que la matriz D(q, x) es definida positiva. R > 0
y kpx > 0, se puede concluir que el sistema (20) es
estable entrada-estado con respecto a la entrada eω.

Proposición 3.2: Defı́nase kpx en (20) como:

kpx := k′px +
k2D|γ|2

λ1
+
k2C |x|2

λ2
, k′px > 0. (21)

Entonces, el sistema en lazo cerrado (20) formado
por (6a) y (19) es ISS con respecto a la entrada eω.
Además, en caso que |eω| ≡ 0, el origen {ex = 0} es
globalmente exponencialmente estable.
Demostración. Dado que D(q, x) es una matriz estric-
tamente positiva, la ecuación (20a) corresponde a un
sistema ISS con respecto a la entrada ∆2. Considérese
la función de Lyapunov

Vex(ex, x, q) =
1

2
e>xD(q, x)ex (22)

cuya derivada temporal a lo largo de las trayectorias
de ex(t) satisface:

V̇ex ≤ −
(
R+ kpx −

k2D|γ|2

λ1
− k2C |x|2

λ2

)
|ex|2

+ (λ1 + λ2) |eω|2 (23)

de (21) tenemos

V̇ex ≤ −
(
R+ k′px

)
|ex|2 + (λ1 + λ2) |eω|2 (24)

se deduce entonces estabilidad entrada-estado para el
mapa eω → ex. Además, si eω ≡ 0, el origen ex = 0
es UGES. �

III-D. Interconección de sistemas

El sistema global en lazo cerrado se escribe como:

ξ̇ = Aξ +B(Te − T ∗e ) (25)

Dėx = −(R+ kpx)ex + (Dγ − Cx)eω (26)

Proposición 3.3: Dadas las condiciones de las pro-
posiciones 3.1 y 3.2, origen

[
e>x ξ>

]>
= 0 del sistema

global (25) es UGES.
Demostración. se propone la función de Lyapunov

VT (t, ξ, ex) = ξ>Pξ +
1

2
e>xD(q, x)ex

cuya derivada temporal en vista de (17), (16) y (24)
satisface

V̇T (t, ξ, ex) ≤ −qm|ξ|2 −
(
R+ k′px

)
|ex|2

+ (λ1 + λ2) |eω|2 + TMδ|ξ||ex| (27)

recuerde que qm es dependiente de las ganancias
de control, entonces, para suficientemente grande qm
y suficientemente pequeñas λ1 y λ2, V̇T es definida
negativa para todo ex y ξ, se deduce estabilidad global
exponencial para el origen

[
e>x ξ>

]
= 0.

�
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IV. BANCO DE PRUEBAS

La implementación del esquema propuesto se
realizó en un banco de pruebas de fabricación académi-
ca, dicho banco consiste de una tarjeta de adquisición
y procesamiento de datos fabricada por dSPACE Inc.
la cual ha sido instalada en una PC en la que el
controlador diseñado se programa directamente en el
ambiente Simulink de MATLAB. Un panel de conexio-
nes de dSPACE Inc. es utilizado como interfaz entre la
tarjeta de adquisición y el motor. Dicho panel recibe las
mediciones obtenidas del motor, es decir, la corriente a
través de sensores de efecto Hall y la posición a través
de un encoder incremental de 1024ppr. Para alimentar
el MRC se utilizó un convertidor asimétrico de medio
puente que es alimentado por una fuente de CD. El
motor utilizado es un MRC 12/8 de tres fases fabricado
por Emerson Electric Co. Se trata de una máquina
rotatoria regular de campo radial doblemente saliente.
El voltaje nominal del motor es de 120V , con una
corriente nominal de 2,5A y una corriente máxima de
4A. La potencia del motor es de 250W y la velocidad
base es de 1200rpm. Finalmente, con el objetivo de
inducir carga mecánica al MRC, se ha acoplado un
motor de CD que trabaja en lazo abierto y se alimenta
independientemente.

Figura 2. Banco de prueba, Laboratorio de Control Automático del
Edificio de Posgrado de la Facultad de Ingenierı́a de la UNAM.

En la Fig. 2 se observan, de izquierda a derecha,la
PC utilizada, la interfaz de conexión del D-Space,
los equipos de medición de voltaje y de corriente, el
convertidor de medio puente, el MRC y finalmente el
motor de CD.

El control y monitoreo de las variables de control
se realiza a través de la interfaz gráfica de usuario
ControlDesk, propiedad de Dspace Inc. Con dicha
interfaz es posible manipular en lı́nea los parámetros
del controlador y las condiciones del experimento.

V. PRUEBAS EXPERIMENTALES

El objetivo de control consiste en el seguimiento de
dos diferentes perfiles de velocidad:
a) Referencia senoidal: Esta referencia permite evaluar

la respuesta del sistema cuando se tienen cambios
recurrentes en el sentido de giro del motor.

b) Tren de rampas: Se trata de rampas saturadas que
permiten observar la respuesta del controlador en si-
tuaciones de seguimiento y regulación de velocidad.

Se utilizaron las siguientes ganancias para los experi-
mentos:

a = 750, b = 1600, kp = 600, kd = 85

ki = 2,5x10−4 ε = 5x10−4

note que para estos valores, la matriz A en (13) es
Hurtwitz. El controlador utiliza la serie infinita de la
ecuación (4) truncada en el primer componente (n = 1)
con c1 = 0, Nr = 8 y

`0 = 9,5mH , `1 = 52mH and R = 2,5Ω

V-A. Referencia Senoidal

Consiste en una señal senoidal con amplitud de
100rad/sec y periodo de 15sec. En la Fig. 3 se observa
un buen desempeño en el seguimiento de referencia, sin
embargo, se puede notar un retraso entre la referencia
(lı́nea punteada) y la velocidad real del motor, este
retraso es debido al efecto que tiene el filtro derivador.
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Figura 3. Seguimiento de velocidad Referencia Senoidal

En la Fig. 4 se presentan los resultados para el se-
guimiento de corriente, se observa un buen seguimiento
con un pequeño error en la amplitud.

En la Fig. 5 se muestra las entradas de control, la
señal de control muestra un comportamiento senoidal
de alta frecuencia que es acorde a la señal de referencia
de velocidad. Las entradas de control se sitúan entre los
±50 V lo cual es un voltaje apropiado para este motor.

V-B. Referencia de Rampas Saturadas

Se impuso una referencia más exigente al sistema,
se trata de rampas saturadas. Los resultados obtenidos
en el seguimiento de velocidad se muestran en la
Fig. 6, note en las ampliaciones un pequeño retraso,
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Figura 4. Seguimiento de corrientes Referencia Senoidal
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sin embargo se regula apropiadamente la velocidad en
ambos sentidos de giro.

En la Fig. 7 mostramos las gráficas correspondientes
al seguimiento de corriente de referencia, con resulta-
dos similares a los presentados en el escenario anterior,
puede observarse un buen desempeño en el seguimiento
de la corriente de referencia, incluso mejor que el
correspondiente a la referencia senoidal.

En la Fig. 8 se muestra la entrada de control para
este escenario, la señal de control presenta un com-
portamiento adecuado y la magnitud de los voltajes es
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apropiada para el motor y para el convertidor utilizado.
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VI. CONCLUSIÓN

Se ha presentado un enfoque de control para la
estabilización robusta del motor de reluctancia con-
mutada, dicho enfoque consiste en controlar separa-
damente los dos subsistemas del MRC; el subsistema
mecánico es estabilizado a través de un control de
tipo PID acondicionado con un filtro derivador para
la variable de velocidad. El subsistema eléctrico es
controlado utilizando un control basado en modelo con
retroalimentación de corriente eléctrica y posición.

Se presentan los resultados de pruebas experimenta-
les con dos diferentes perfiles de velocidad. En dichos
experimentos se han obtenido resultados satisfactorios
considerando que el objetivo de control es la velocidad
de giro del motor. Las señales de control son acordes a
las esperadas, esto es, similares a las obtenidas a nivel
de simulación computacional, la corriente eléctrica y
el voltaje tienen magnitudes apropiadas tanto para el
motor como para el convertidor utilizados.

El trabajo pendiente consiste en el diseño de observa-
dores ası́ como un enfoque de equivalencia cierta para

CNCA 2013, Ensenada B.C. Octubre 16-18 169



evitar el uso de la medición de posición en el diseño
del control.
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