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内置式永磁同步电机的无位置传感器控制研究 

摘 要 

永磁同步电机（PMSM）凭借其结构紧凑、效率高、功率密度大等优势，广

泛应用于新能源汽车、船舶推进、航空航天等领域。然而，传统 PMSM 控制系

统依赖机械位置传感器实现高精度控制，这不仅增加系统成本，还因传感器易受

环境干扰而限制其应用场景。采用无位置传感器控制算法替代物理传感器，可有

效克服上述缺陷，拓展电机在复杂工况下的适应能力。本文结合扩张状态观测器

（Extended State Observer, ESO）、模型参考自适应系统（Model Reference Adaptive 

System, MRAS）算法与自抗扰控制器（Active Disturbance Rejection Controller, 

ADRC），针对内置式永磁同步电机（Interior Permanent Magnet Synchronous Motor, 

IPMSM）开展无位置传感器控制研究，具体工作内容如下： 

第一，基于 IPMSM数学模型及矢量控制系统构建基于双闭环控制的 IPMSM

矢量控制体系和无感控制模型，并通过仿真验证其基础性能。在此模型基础上，

提出基于改进型非线性扩张状态观测器（Improved Nonlinear ESO, INLESO）的

无感控制策略。针对传统线性 ESO （LESO）与非线性 ESO （NLESO）在收敛速

度上的不足，融合二者在不同区间的优势构建 INLESO，并通过 Popov稳定性理

论证明其稳定性。该策略优化了观测器动态特性，降低了相位滞后，同时提升收

敛速度，增强 IPMSM宽转速范围运行及强负载扰动下的稳定性。采用模型补偿

法重构扩展反电动势（Extended Back-EMF, EEMF）模型以简化凸极效应处理，

同时结合欧拉倍角公式改进正交锁相环（Enhanced PLL, EPLL）结构，实现高速

动态下转子位置/转速的高精度提取。仿真表明，INLESO较传统 LESO在宽速域

与强干扰工况下具有更优的鲁棒性与动态响应。 

第二，针对电机参数时变特性对转矩、转速估计的影响，建立速度-电流单环

控制模型以简化系统结构。将 INLESO集成到三阶 ADRC，通过扩张状态观测实

现匹配/不匹配扰动的动态补偿。引入MRAS算法，实时辨识电感(𝐿𝑑 , 𝐿𝑞)与永磁

体磁链(𝜓𝑓)参数。基于辨识结果动态修正电磁转矩计算值，并对参考转矩扰动实

时补偿。最后将MRAS嵌入到 ADRC中形成观测器估计与参数辨识的双重保障
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体系。在搭建的 ADRC 控制系统模型上进行仿真实验，结果表明所提出的转矩

补偿策略有效提升了输出转矩平稳性及转子位置估计的动态精度。 

第三，在一台以 DSP-TMS320F28335为控制核心的 400W小型 IPMSM实验

平台上对上述算法进行无感控制实物验证。实验数据表明，所提出的控制方法显

著提升了无位置传感器系统的稳态精度与动态响应特性，转子位置估计具有更高

的精度。 

关键词：内置式永磁同步电机，扩张状态观测器，模型参考自适应，Popov稳定

性，无感控制 
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RESEARCH ON SENSORLESS CONTROL OF INTERIOR 

PERMANENT MAGNET SYNCHRONOUS MOTOR 

ABSTRACT 

Permanent magnet synchronous motor (PMSM) is widely used in new energy 

vehicles, marine propulsion, aerospace and other fields due to its compact structure, 

high efficiency, high power density and other advantages. However, the traditional 

PMSM control system relies on the mechanical position sensor to realize high-precision 

control, which not only increases the system cost, but also limits its application 

scenarios because the sensor is vulnerable to environmental interference. The physical 

sensor can be replaced by the position-free sensor control algorithm, which can 

effectively overcome the above defects and expand the adaptability of the motor under 

complex working conditions. This paper combines Extended State Observer (ESO), 

Model Reference Adaptive System (MRAS) algorithm and Automatic Disturbance 

Rejection Controller (ADRC) to carry out research on sensorless control for interior 

permanent magnet synchronous motor (IPMSM). The specific work contents are as 

follows: 

Firstly, based on the mathematical model of IPMSM and vector control system, 

the IPMSM vector control system and the non-inductive control model based on double 

closed-loop control are established, and the basic performance is verified through 

simulation. Based on this model, a sensorless control strategy based on improved 

nonlinear extended state observer (INLESO) is proposed. Aiming at the shortcomings 

of traditional linear ESO (LESO) and nonlinear ESO (NLESO) in convergence speed, 

the advantages of the two in different intervals are combined to construct INLESO, and 

its stability is proved by Popov stability theory. The strategy optimizes the dynamic 

characteristics of the observer, reduces the phase lag, improves the convergence speed, 
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and enhances the stability of IPMSM under wide speed range and strong load 

disturbance. The extended back EMF (EEMF) model is reconstructed by model 

compensation method to simplify the treatment of salient effect. At the same time, the 

enhanced PLL (EPLL) structure is improved by combining Euler angle doubling 

formula to achieve high-precision extraction of rotor position/speed under high-speed 

dynamic conditions. Simulation results show that INLESO has better robustness and 

dynamic response than traditional LESO in wide speed range and strong interference 

conditions. 

Secondly, aiming at the influence of time-varying characteristics of motor 

parameters on torque and speed estimation, a speed current single loop control model 

is established to simplify the system structure. The INLESO is integrated into the third-

order ADRC, and the dynamic compensation of matching/mismatching disturbance is 

realized through the expansion state observation. The model reference adaptive system 

(MRAS) algorithm is introduced to identify the parameters of inductance (𝐿𝑑, 𝐿𝑞) and 

permanent magnet flux linkage (𝜓𝑓) in real time. Based on the identification results, 

the calculated value of electromagnetic torque is dynamically modified, and the 

reference torque disturbance is compensated in real time. Finally, MRAS is embedded 

into ADRC to form a dual guarantee system of observer estimation and parameter 

identification. The simulation results on the built ADRC control system model show 

that the proposed torque compensation strategy effectively improves the stability of 

output torque and the dynamic accuracy of rotor position estimation. 

Thirdly, the above algorithm is verified on a 400W small IPMSM experimental 

platform with dsp-tms320f28335 as the control core. The experimental data show that 

the proposed control method significantly improves the steady-state accuracy and 

dynamic response characteristics of the sensorless system, and the rotor position 

estimation has higher accuracy. 

Tengfei Lin (Control science and Engineering) 

Supervised by Bingyou Liu 

Keywords: Interior permanent magnet synchronous motor, expanded state observer, 

model reference adaptive, Popov stability, sensorless control  
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第1章 绪论 

1.1 研究背景及研究意义 

在全球能源结构与生态环境协同转型的关键时期，人类社会正加速推进从化

石能源依赖型向清洁能源主导型的系统性变革。自工业革命以来，化石能源的过

度开发已引发三重生态危机：气候变暖、大气污染与生态系统退化。国际能源署

研究显示，交通运输领域贡献了全球近 1/4的能源相关碳排放，其中传统内燃机

车辆排放的氮氧化物与 PM2.5 构成城市雾霾的主要污染源。在此背景下，中国

作为《巴黎协定》缔约方，率先提出  双碳”战略目标——2030年实现碳达峰、

2060年达成碳中和，并将新能源汽车产业列为战略性发展领域[1]。这场能源革命

不仅重构了全球汽车产业链格局，更推动了以永磁同步电机（Permanent Magnet 

Synchronous Motor，PMSM）为核心的电驱动技术创新浪潮[2]。 

PMSM的技术崛起源于其独特的物理特性，核心结构由定子、转子和永磁体

三部分构成，是一种基于永磁体励磁的高效电机，其机械结构如图 1-1所示。 

 

图 1-1 PMSM机械结构 

PMSM 的技术优势主要来源于其独特的电磁结构设计。起工作原理是定子

通过三相绕组构建旋转磁场，转子则采用高能永磁体实现无源磁极同步，这种双

激励解耦架构彻底摒弃了传统电机的电刷-换向器机械接触结构，在机电能量转

换方面带来了诸多优势[2-4]： 

（1）高效率。PMSM具备极高的能量转换效率。由于采用稀土永磁体来生
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成转子磁场，避免了励磁电流所造成的铜损，使整体能效突破 97%。与异步电机

相比，其功率密度提高了 30%至 40%，大幅提升了电机的性能表现。  

（2）高性能。PMSM表现出卓越的动力特性。其转矩-惯量比远优于传统电

机，特别适用于新能源汽车等需要频繁启停、对动态响应要求极高的应用场景。

例如，特斯拉 Model 3 所搭载的驱动电机通过优化永磁体排列和定子绕组设计，

不仅实现了 258kW的峰值功率，而且整机重量仅 52kg，功率密度高达 4.96kW/kg，

成为行业的标杆性产品。 

（3）维护成本低。PMSM的维护成本相对较低。由于其转子无需绕组，同

时不含换向器和电刷等易损部件，因此大幅降低了设备的故障率和维护需求，使

其在长期运行中的经济性更为突出。 

更为关键的是，我国作为全球稀土储量第一大国（占比约 37%），已形成从

钕铁硼永磁材料冶炼到磁体加工的全产业链布局。包头稀土研究院开发的低重稀

土扩散技术，使永磁体耐高温性能提升至 220℃，为电机在极端工况下的稳定运

行提供了材料保障。这些技术突破使 PMSM 不仅主导了新能源汽车市场，更在

风电、轨道交通、工业伺服等领域展现出强大的技术辐射效应。 

然而，PMSM的高效运行高度依赖精确的转子位置检测。传统控制系统中，

霍尔传感器、旋转变压器等位置检测装置如同电机的 感官神经”，实时反馈转

子空间角度以实现磁场定向控制（Field-Oriented Control, FOC）。这种基于物理传

感器的解决方案虽已成熟，但在实际应用中逐渐暴露出以下系统性缺陷： 

（1）经济性：高精度旋转变压器的采购成本可达电机本体的 15%-20%，对

于年产百万台的新能源汽车企业而言，仅此单项每年就将增加数亿元成本。 

（2）可靠性：传感器在湿热、油污、电磁干扰等复杂工况下的失效案例屡

见不鲜。更值得关注的是，随着 800V高压平台、SiC功率模块等新技术的应用，

电机工作温度可突破 150℃，远超传统传感器的耐受极限。 

（3）实用性：在航空航天等特殊领域，传感器的体积重量直接影响系统推

重比，美国 NASA 在火星探测器驱动系统中就曾因空间限制被迫采用无感控制

方案。 

正是这些现实痛点的倒逼，使得无位置传感器控制技术成为突破 PMSM 应

用瓶颈的关键。无感控制技术的工程化应用正在重塑新能源汽车产业链的价值分
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布： 

（1）成本控制：去除位置传感器可直接降低单台电机 200-500 元的物料成

本，对于年产 50万辆的整车企业意味着每年 1-2.5亿元的成本优化空间。更深远

的影响在于，传感器及其配套线束的消除使电机结构更紧凑，特斯拉在Model Y

电驱系统中通过集成化设计将电机轴向长度缩短 15%，为电池包扩容创造了空

间条件。 

（2）可靠性提升：蔚来汽车在 ET7车型中采用的无感控制方案，使电机系

统在-40℃至 180℃温域内保持稳定运行，显著增强了高寒、沙漠等极端环境下的

适应性。 

（3）技术演进：无感控制正推动电驱动系统向 软件定义”方向转型——

通过 OTA 升级优化观测器参数已成为行业新趋势，博世公司最新一代电机控制

器已实现算法参数的动态自适应调整，使同一硬件平台可适配不同车型的个性化

需求。 

这场技术变革的战略价值已超越企业层面的成本优化，上升为国家高端装备

竞争力的重要支点。欧美日等汽车强国正加速布局无感控制核心专利，德国博世、

日本电装的专利壁垒已覆盖高频注入、磁链观测等关键技术。我国虽然在稀土永

磁材料领域具有资源优势，但在高端电机控制系统领域仍存在 卡脖子”风险。

2021 年工信部发布的《电机能效提升计划》明确提出要攻克无位置传感器控制

等关键技术，中车时代电气、精进电动等企业已实现滑模观测器技术的量产应用。

无感控制技术的溢出效应正在显现：其在航空电机、精密机床等领域的迁移应用，

使我国高端装备的自主化进程获得新的技术杠杆。例如，航天科技集团基于无感

控制开发的卫星飞轮电机，成功实现微弧度级的角度控制精度，为深空探测任务

提供了关键技术支持。 

站在能源革命与科技革命的交汇点，PMSM 无感控制技术的发展已进入深

水区。当前研究前沿正沿着三个维度纵深推进：其一，多物理场耦合建模技术，

通过建立电磁-热-机械应力耦合模型提升参数辨识精度；其二，智能复合观测器

设计，将卡尔曼滤波与神经网络相结合以应对突变负载等非线性工况；其三，全

工况域无缝切换策略，实现零速至高速范围内估计方法的平滑过渡。 

这些技术的突破不仅将推动新能源汽车向更高效率、更高可靠性演进，更可
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能催生轮毂电机、轴向磁通电机等新型拓扑结构的工程化应用。从更宏大的历史

视角审视，无感控制技术的成熟正在消解物理传感器对人类认知的局限，它象征

着智能时代  软件替代硬件”的技术哲学，也预示着第四次工业革命中  虚实融

合”的终极图景。当 PMSM 的旋转磁场与数字世界的算法深度交融，人类驾驭

电磁能量的方式将迎来新的范式革命，这场静默发生在电机控制芯片中的技术进

化，终将转化为驱动绿色文明车轮向前的磅礴力量。 

1.2 国内外研究现状 

PMSM 无位置传感器控制技术的演进历程始于 20 世纪 80 年代对电机数学

模型的探索。1983年，Gallwitz B开创性地将卡尔曼滤波器与同步电机数学模型

结合，首次实现了基于端电压/电流测量值的转速与角度推算[5]。这项奠基性研究

虽构建了无感控制的理论框架，但其依赖反电动势的物理特性导致低速工况下存

在检测盲区。1994年，Jansen P L提出的高频信号注入法成功破解了低速位置检

测难题，但该方法需要电机具备显著磁极特性这一特定条件[6]。经过三十余年的

迭代发展，现代转子位置估计技术已形成两大技术阵营，其分类依据如图 1-2所

示的速度域适用特征： 

 

图 1-2 PMSM无感控制分界 

当前主流的无传感器控制方法可分为两类：基于高频注入法（High-Frequency 

Injection，HFI）的方法和基于电机模型的反电动势估计法。其中，高频注入技术

适用于电机零速或低速运行状态，通过向定子注入高频信号并检测电感变化来识

别转子位置。基于模型的无传感器控制方法无需额外激励信号，主要适用于中高

速运行工况。 
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1.2.1 中高速区间的无位置传感器控制技术 

在永磁同步电机无位置传感控制领域，基于数学模型的状态观测技术具有的

非侵入特性，在中高速运行区间展现出特殊的优势。该技术体系的核心在于建立

电机电磁特性的精确数学表征，其中扩展电动势 （Extended Electromotive Force，

EEMF）模型[7]与主动磁链（Active Flux，AF）模型 （该模型在文献[8]中被称为 扩

展转子磁链”模型，在文献[9]中定义为 等效电动势”模型）是构成了位置估计

模型的两大理论支柱。EEMF模型通过引入虚拟电动势项，将转子永磁体磁链与

凸极效应产生的磁阻转矩统一表征为转速相关函数，其本质是通过坐标变换将非

线性时变系统解耦为线性时不变系统。然而这种建模方式存在固有缺陷——当转

速降低至额定值 30%以下时，扩展电动势幅值与转速的线性正相关特性导致其

有效信号质量严重下降，此时位置观测误差呈现指数型增长，严重制约了低速域

的控制精度。AF 模型是 Boldea I 等人针对内置式永磁电机（Interior Permanent 

Magnet Synchronous Motor，IPMSM）特有的双轴磁路不对称特性所提出的采用

磁链重构策略实现系统降维的方法，该模型通过定义等效全磁链概念，将𝑑 − 𝑞

轴交叉耦合项吸收进磁链积分项中，从而在数学层面将凸极电机转化为等效隐极

系统[10-11]。这种理论重构的巧妙之处在于，通过引入定子磁链的时间积分运算，

使位置观测方程摆脱对转子凸极率的直接依赖。但工程实践中暴露的积分器病态

问题不容忽视——电流传感器的直流偏置误差在积分过程中被无限累积，导致磁

链估计值产生渐进式偏离[12]；同时，电机初始位置的不确定性使积分器初值设定

成为多维非线性优化问题。 

针对 EEMF 与 AF 模型的位置信息提取需求，业界已发展出多种观测器架

构：线性观测器[13-16]、滑模观测器（Sliding Mode Observer，SMO）[3],[17-22]及卡

尔曼滤波（Kalman Filter，KF）[23-26]等典型方案。其中，Luenberger型线性观测

器虽结构简洁，但受限于 PMSM 强非线性耦合特性，其估计精度与系统稳定性

难以保障。此外，线性观测器的增益设计依赖极点配置技术，未充分考虑系统不

确定性及外部噪声干扰。相较而言，扩展卡尔曼滤波（Extended Kalman Filter，

EKF）[26]等 KF类方法通过实时计算观测器增益矩阵，实现模型置信度与测量精

度的动态平衡，展现出良好的鲁棒性和抗干扰能力，但协方差矩阵的高计算负荷

及参数整定复杂度制约了工程应用。 



安徽工程大学硕士学位论文 

6 

 

目前，SMO 凭借其结构简洁、鲁棒性强等优势，已成为模型法无位置传感

器控制的主流方案。该非线性观测器采用滑模变结构替代传统线性控制回路，通

过预设 开关”或 正负”双模态工作状态，使系统仅依赖收敛变量实现状态切

换，对滑模通道参数摄动具有天然不敏感性[27-29]。这种兼具强鲁棒性与实现简便

性的特点，使 SMO技术在工业驱动领域获得广泛应用。 

 

图 1-3 基于模型法的无位置传感器控制原理框图 

 

图 1-4位置/速度观测过程 

1.2.2 低速区间的无位置传感器控制技术 

在永磁同步电机低速运行场景中，基于反电动势模型的无位置传感器控制技

术难以实现有效的转子位置观测[30]。当转速较低时，反电动势幅值通常与逆变器

死区效应引发的电压畸变处于同一量级，导致有效信号完全湮没在噪声背景中。

这种信噪比恶化现象的本质源于反电动势与转速的线性正比关系，使得低速状态

下电磁感应的位置信息载体近乎消失。更严峻的是，电机参数的温度漂移与磁饱

和效应会进一步扭曲数学模型，造成位置观测器的渐进失准。 

针对这一工程难题，高频注入法开创性地将位置检测转化为主动探测过程

[31-36]。其物理基础在于永磁转子铁芯的磁导率空间调制效应——当高频交变磁场

作用于转子时，PMSM磁阻展现出空间各向异性。这种磁路各向异性会调制注入
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信号的传播路径，使定子电流响应中携带转子位置的特征谐波。通过设计特定频

谱的探测信号并解调电流中的调制分量，即可重构出转子的位置信息。该方法的

原理如图 1-5 所示，通过检测高频响应信号中的磁饱和特征来提取转子位置信

息。 

 

图 1-5 高频注入原理 

在无位置传感控制技术的发展历程中，基于在线磁阻测量的间接磁场定向控

制（Indirect Field-Oriented Control，INFORM）方法标志着高频注入技术的首次

工程化突破[37-41]。该方法的理论创新在于将三相定子绕组转化为动态探针阵列—

—通过分时向各相绕组注入具有严格时序关系的探测脉冲构建离散化的空间磁

场扫描机制。其核心算法通过测量各相电流在脉冲作用下的微分响应

(𝛥𝑖𝑎, 𝛥𝑖𝑏 , 𝛥𝑖𝑐)，建立电流增量矢量与转子磁极方位的空间映射关系，最终通过矢

量合成运算解算出位置。但该方法存在双重局限性：其一，位置解算精度对注入

电压的幅值与相位参数高度敏感；其二，由于电压注入序列执行与矢量控制过程

分时进行，导致位置信息获取呈现离散特性，这种间歇性工作模式会显著降低控

制系统的动态响应性能[37]。 

为增强系统对电压注入误差的耐受性并实现连续位置跟踪，学界提出将高频

信号注入过程与矢量控制同步执行的改进方案，即典型的高频连续注入技术[37]。

根据激励信号特征，这类无位置传感器控制策略可分为三类：高频旋转正弦注入

法、高频脉振正弦注入法及高频脉振方波注入法[42]-[45]。其中，高频旋转正弦注

入作为初始方案因在定子坐标系施加激励，易引发附加转矩脉动问题[46]。为抑制

转矩扰动，基于观测坐标系设计的脉振注入技术应运而生——脉振正弦注入法凭

借对电机凸极率适应性强的优势，已广泛应用于工业变频调速领域；而近年提出
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的脉振方波注入法则展现出更优的动态响应特性，在高速高精度控制场景中具有

显著优势。但这种方法也存在明显缺陷——高频信号的引入会导致电流谐波和额

外噪声，影响系统运行平稳性；同时，其位置估计精度高度依赖电机转子的磁极

凸极特性。文献[47]系统分析了高频注入法在 PMSM 中的适用边界与局限性。为

满足电机在全速度范围内的稳定运行要求，工程实践中普遍采用将高频信号注入

技术与反电动势估计算法相结合的混合观测方案。这种复合式观测器的设计关键

在于如何妥善处理不同速度区间的观测方法切换问题，特别是在中速过渡区域直

接影响整个观测系统的性能表现[48]。 

1.3 主要理论简介 

本文主要涉及的理论主要有自抗扰控制、李雅普诺夫稳定性、Popov绝对稳

定性、Popov超稳定性等理论方法；为便于论文阐述，将所涉及的相关理论内容

在此做出简要介绍。 

1.3.1 自抗扰控制 

在单输入单输出系统的控制领域，针对具有非线性时变特性且受未知干扰的

受控对象，其动态特性可表征为包含高阶微分项的非线性微分方程： 

  (1-1) 

其中，𝑥,
𝑑𝑥

𝑑𝑡
, . . . ,

𝑑𝑛−1

𝑑𝑡𝑛−1
𝑥分别表示对象的状态及其各阶微分，𝑓 (𝑥,

𝑑𝑥

𝑑𝑡
, . . . ,

𝑑𝑛−1

𝑑𝑡𝑛−1
𝑥, 𝑡)

表示被控系统复杂的非线性耦合动态(简记为𝑓(⋅))，𝑑表示外界未知集总扰动，𝑢

和𝑦分别表示系统控制输入和实际输出，𝑏是输入增益。 

经典控制理论体系虽然建立了基于输入输出信号的状态重构理论框架，其核

心假设在于系统动态特性可被精确参数化。然而工程实践中普遍存在的双重不确

定性——既包含由环境干扰、负载波动等构成的外部扰动项𝑑(𝑡)，也涉及系统本

征参数漂移、未建模动态特性等内部不确定性——使得理论模型与实际对象间必

然存在本质化差异。这种模型失配现象在传统状态观测器的设计中尤为突出，因

为其实现精度直接依赖于对系统微分阶次、非线性结构以及控制增益系数𝑏的精

确标定。 
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针对这一控制领域的基础性难题，中国学者韩京清设计了自抗扰控制

（Active Disturbance Rejection Control，ADRC）技术开创性地提出了扰动统合观

（如图 1-6所示）。该理论框架突破性地将各类内外部不确定性因素整合为广义

扰动项，通过构造具有扩展维度的新型状态观测器——扩张状态观测器

（Extended State Observer，ESO），实现了对复合扰动的在线动态估计。具体而

言，在传统状态观测通道之外增设专门针对扰动项的估计通道，使观测器维度提

升至𝑛 + 1 维，这种结构创新有效解决了不确定项的可观测性问题。该算法通过

设计误差校正机制，使得扩张状态变量能够渐近逼近实际扰动量的动态过程，从

而为未知扰动的主动前馈补偿控制奠定了信息基础。 

 

图 1-6 ADRC控制器结构 

图 1-6 中𝑏0是𝑏的估计值，可以根据控制需要适当调整。将不确定的动态和

外部扰动看作系统的总扰动信息𝑓(⋅) + 𝑑 + (𝑏 − 𝑏0)𝑢，并将其当作系统的一个特

殊的状态变量𝑥𝑛+1，构造对应的观测器： 

  (1-2) 

其中，𝑧𝑖(t)(𝑖 = 1,2, … , 𝑛 + 1) 分别表示状态𝑥𝑖(t)(𝑖 = 1,2, … , 𝑛) 及总扰动𝑥𝑛+1 =

𝑓(⋅) + 𝑑 + (𝑏 − 𝑏0)𝑢 的估计值，𝛽𝑖(𝑖 = 1,2, … , 𝑛 + 1) 为可调增益，构造合适的函
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数𝜑𝑖(𝑒)(𝑖 = 1,2, … , 𝑛 + 1)可以使𝑙𝑖𝑚
𝑡→∞

𝑧𝑖(t) = 𝑥𝑖(𝑡), 𝑖 = 1, . . . , 𝑛 + 1，以获得系统的

状态变量和总扰动。通过ESO获取的扩张状态𝑧𝑛+1(𝑡)经过扰动补偿𝑢 =
𝑢0−𝑧𝑛+1(𝑡)

𝑏0

作用于被控系统，抵消总扰动，使系统等效为积分器串联型 

  (1-3) 

其中，𝑢0是通过 ESO获取到的其他系统信息 经状态误差反馈

控制律产生初步控制信号。𝑢0的设计相对比较灵活，可以根据系统设计合适的控

制律。若根据高志强提出的环路整形思想设计线性组合形式𝑢0 = 𝑘𝑛(𝑟(𝑡) −

𝑧1(𝑡)) + ∑ 𝑘𝑖𝑧𝑖(𝑡)
𝑛−1
𝑖=0 ，可进一步把系统改造为无零点线性系统 

  (1-4) 

  (1-5) 

通过选取合适的参数{𝑘𝑖, 𝑖 = 0, . . . , 𝑛} 可以配置闭环系统极点，使系统稳定。

进一步，如果极点设置均为负实数，系统响应将几乎没有超调量，并且在满足系

统性能指标的同时可以避免使用跟踪微分器（Tracking Differentiator，TD）带来

的相位滞后。 

这种扰动主动估计策略的工程价值体现在两个层面：在理论层面，它成功解

耦了控制设计对精确数学模型的依赖关系，为处理非线性时变系统提供了统一的

方法论框架；在应用层面，其参数整定过程仅涉及少数可调增益系数，显著降低

了算法移植的复杂度。更为重要的是，通过实时扰动估计与补偿的协同作用，控

制系统获得了应对突发干扰的自适应能力，这种特性在机电伺服系统、飞行器控

制等强扰动场景中展现出独特的工程优势。这种控制范式的革新，本质上是通过

信息处理方式的转变，将传统方法中的被动抗扰转化为主动消扰，开辟了复杂系

统控制的新途径。 

1.3.2 模型参考自适应原理 
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在现代控制工程实践中，面对永磁同步电机这类具有参数敏感性和时变特性

的复杂被控对象，模型参考自适应系统（Model Reference Adaptive System，MRAS）

展现出了独特的理论价值。该方法的创新性在于构建了双重模型动态博弈机制，

通过设立理想化的参考模型作为动态基准，同步创建具备参数可调特性的虚拟模

型，形成具有自校正功能的双回路辨识架构（系统结构如图 1-7），具有结构简

洁、动态响应快等优势[49]。 

 

图 1-7 MRAS的一般结构 

图中𝑢为控制器的外部输入，𝑥, 𝑥̂为参考模型和可调模型模输出的状态矢量，

自适应律的输出𝑦即为辨识的参数。这种结构设计的精妙之处在于将参数辨识问

题转化为模型跟踪控制问题，开创了非线性系统参数估计的新范式。 

其运行机理呈现出鲜明的对比学习特征，参考模型作为动态行为的标准，采

用确定性微分方程描述理想工况下的系统响应；可调模型则通过嵌入待辨识参数

矩阵，形成具有柔性结构的虚拟系统。通过实时捕获两模型在反电动势、磁链等

关键物理量上的偏差，该算法将参数辨识过程转化为动态优化过程。系统采用基

于李雅普诺夫稳定性理论或超稳定性理论设计自适应律，不仅确保参数调整过程

的全局渐近稳定性，更在数学层面证明了误差的收敛性。 

这种双模型协同进化的控制架构在工程实现层面展现出诸多优势： 

（1） 通过将复杂非线性系统的参数辨识问题进行降维处理，显著降低了在线计

算的资源消耗； 

（2） 动态参数修正机制使系统具备应对温度漂移、磁饱和等时变因素的实时调

节能力； 

（3） 其模块化设计理念允许工程师根据具体工况灵活选择观测变量，极大提升

了算法在各类电机驱动场景中的适用性。 

应用 MRAS 估计电机参数的关键在于自适应律的选择，当系统进入稳态工
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作阶段时，参数估计值将无限逼近真实物理参数，这种收敛特性将直接影响着辨

识系统的稳定性，是高精度转矩控制提的关键。本文将以接下来要介绍的 Popov

超稳定性理论为基础进行自适应律设计。 

1.3.3 Popov 绝对稳定性和 Popov 超稳定性 

在控制工程领域，一类由线性动态前向通路与非线性反馈回路复合构成的系

统尤为典型。这类具有特殊拓扑结构的非线性系统被称作 Lure 系统，此类系统

结构如图 1-8 所示。Lure 系统的本质特征体现在独特的动态结构特性：前向通

路由线性状态空间方程主导，形成具有确定传递函数的主通道；而反馈通道则通

过非线性函数对输出信号进行变换，形成具有记忆特性的反馈机制。 

 

图 1-8 Lure系统一般结构 

Lure系统的状态变化过程可使用具有记忆特性的微分方程描述： 

  (1-6) 

其中，𝒙是系统状态向量，𝑨为系统矩阵，𝒃为输入向量，𝒄𝑇为输出向量，𝜌为前馈

标量，𝜎为输出，𝜉为输入，𝑢为中间变量，𝜑(⋅)为非线性函数。相当于输入𝑟 = 0

时的自治系统，研究此类系统稳定性方法的主要采用 Popov稳定性理论。 

从数学的角度考察，系统状态向量𝒙在由矩阵𝑨定义的线性流形上动态演化，

其轨迹同时受到输入向量𝒃 与非线性反馈量𝜑(⋅) 的同同驱动。其中，前向通道的

标量增益𝜌 与反馈通道的非线性函数𝜑(⋅) 同同构成系统的双重调节机制，前者控

制对线性通路输入信号𝜉的放大特性，后者则通过非线性映射关系改变系统的能

量分布。值得注意的是，当外部激励𝑟 = 0为零输入时，系统呈现出典型的自治特

性，分析此类系统通常使用 Popov稳定性理论。 

（1）Popov绝对稳定性 
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在非线性控制系统稳定性分析领域，扇形条件是一个重要的数学工具，其本

质是通过构建非线性函数的增益边界约束，为绝对稳定性判定提供量化标准。这

种几何化描述方法对非线性动态的形成包络性约束，将非线性特性限制在由斜率

参数界定的扇形区域内。具体而言，当非线性函数𝑦 = 𝜑(𝑡, 𝑢)的输入输出关系对

所有(𝑡, 𝑢)满足 

  (1-7) 

此时，其动态特性被限定在由直线𝑦 = 𝑝𝑢 与𝑦 = 𝑞𝑢 构成的扇形区域内，记作

𝜑(𝑡, 𝑢) ∈ 𝐹[𝑝, 𝑞]。 

针对 Lure 型系统(1-6)的稳定性分析，扇形条件的引入实现了非线性特性与

线性动态的解耦分析：当非线性函数满足扇形条件时，则该系统具有： 

I.绝对稳定性：当且仅当对于满足该扇形条件的所有非线性函数，系统的原

点（平衡点）在任何初始状态下均能实现全局一致渐近稳定（即系统状态随时间

无限趋近于原点）。 

II.有限域渐近稳定性：若原点的渐近稳定性仅存在于系统状态的某个有限区

域内（非全局范围），则称系统在此扇形条件下具有有限域渐近稳定性。 

在绝对稳定性理论的发展历程中，传统代数判据常因推导复杂、应用条件苛

刻而难以工程实用化。1961 年，罗马尼亚学者 Popov 提出的圆判据（Circle 

Criterion）开创性地将稳定性分析引入频率域，其通过系统传递函数的 Nyquist图

与特定圆形区域的几何关系判断稳定性，显著提升了判据的直观性与操作性。这

一突破不仅统一了多类非线性系统的稳定性分析方法，更为后续频率域判据的发

展奠定了基础。 

然而，经典圆判据在系统线性通道存在虚轴极点或零点时面临理论失效，这

种局限性源于频域轨迹在这些临界点附近的奇异特性。中国学者李杰提出的拓展

圆判据通过重构稳定性边界条件[50]，成功解决了零极点同存的复杂场景下的判

据适用性问题，将圆判据的应用范围扩展到更广泛的工程系统类别。  

引理 1.1 （拓展圆判据）假设 Lure系统(1-6)的线性动力学的系统矩阵𝐴除了在原

点有𝑛个特征值外，在虚轴上没有特征值，且没有具有正实部的特征值，非线性

动力学𝜑(𝑡, 𝑢)属于扇形区域𝐹[0, 𝑘]。该 Lure 系统全局渐近稳定的两个充分条件

是： 
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I. 当𝜔从0−移动到0+时，𝐺(𝑗𝑤)的图形在原点附近顺时针旋转𝑝半圆； 

II. 𝐺(𝑗𝑤)的奈奎斯特图位于𝑅𝑒(𝑠) = −
1

𝑘
定义的垂直线右侧。 

（2）Popov超稳定性理论 

在自适应控制系统理论中，Popov超稳定性理论为解决非线性时变系统的稳

定性问题提供了严格的数学工具。该理论框架由 Popov于 1964年提出，将复杂

系统（如MRAS）分解为线性前向通道与非线性反馈通道的级联结构[51-52]，因此

可视为特殊的 Lure系统（如图 1-8所示），其核心在于构建满足特定频域条件的

能量耗散关系，从而确保闭环系统的全局渐近稳定性。这种分析方法与经典

Lyapunov 稳定性理论形成互补，特别适用于包含参数不确定性的模型参考自适

应系统设计[53]。 

在图 1-8所示系统中，当输入𝑟 = 0时，𝑢和𝑤互为相反数，即𝑤 = −𝑢，此时

线性通道的状态空间描述表示为： 

  (1-8) 

其中，𝒙为状态变量，𝑢为系统输入，𝑨,𝑩, 𝑪,𝑫为系数矩阵，其中(𝑨, 𝑩)可控，(𝑪,𝑫)

可观。该通道的传递函数对应为： 

  (1-9) 

而反馈通道的状态空间描述为： 

  (1-10) 

Popov 超稳定理论表明：使用 Popov 超稳定性理论设计 MRAS 时，要使图 

1-8所示系统是 Popov超稳定的，则反馈通路的非线性函数需要满足 Popov积分

不等式： 

  (1-11) 

同时，前向通道线性系统传递函数严格正定[54]，保证系统误差稳定地渐进收敛于

零。 

1.4 论文内容结构 
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本文以 IPMSM为研究对象，以反电动势模型的方法为理论基础，研究基于

改进扩张状态观测器的反电动势观测器无感控制方案。在双闭环控制策略基础上，

研究 ESO获取转子位置信息，ADRC的 IPMSM无位置传感器控制，结合MRAS

的电机参数识别算法，在电机参数变动时，计算出电磁转矩并对转矩进行补偿，

同时辨识的参数也可用于提高 ADRC控制器的干扰抑制能力，保证 IPMSM在复

杂工况下的无感控制性能。本文的行文框架如图 1-9所示： 

 

图 1-9 论文的总体框架 

第一章，系统阐述 PMSM 无位置传感器控制技术的研究背景与工程价值，

重点分析传统物理传感器在新能源汽车等应用场景中的技术瓶颈。基于现有文献

梳理无感控制算法的分类体系，从高频注入法到模型观测法的技术演进路径展开

论述，对比分析各类控制策略的适用场景与核心缺陷。最后明确本文研究目标，

提出融合改进观测器设计与参数辨识技术的复合控制方案创新思路。 

第二章，针对 IPMSM分析其拓扑结构与电磁特性。通过坐标变换理论建立

𝛼 − 𝛽静止坐标系与𝑑 − 𝑞旋转坐标系下的动态数学模型，阐明 FOC的物理基础。

针对双闭环矢量控制系统，采用频域分析法设计电流环与速度环控制器参数，提
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出基于带宽优化的调节器配置策略。搭建滑模观测器基础仿真模型，通过阶跃响

应与动态负载实验验证控制环路与观测器协同工作的可行性，为后续算法优化奠

定实验基础。 

第三章，针对传统 ESO 在动态响应与稳态精度间的矛盾，提出融合线性与

非线性特性的复合观测器架构。通过权函数设计构造绝对光滑的非线性误差补偿

机制，实现小误差区域高精度与大误差区域快速收敛的协同优化。基于 Popov超

稳定性理论完成改进非线性扩张状态观测器（Improved Nonlinear Extended State 

Observer，INLESO）的全局稳定性证明，揭示增益参数与收敛特性的定量关系。

为解决电机双向调速需求，推导基于欧拉倍角公式的正交锁相环结构，突破传统

锁相环单向速度观测限制。在 Simulink 平台构建 INLESO 与新型锁相环的联合

仿真模型，通过转速突变与负载扰动实验验证位置估计精度提升效果。 

第四章，针对电机参数时变特性对无感控制的影响，建立速度-电流单环控

制模型以简化系统结构。设计基于 INLESO的三阶 ADRC，对转矩扰动和不确定

系统模型部分进行初步估计和补偿。构建基于 MRAS 的在线参数辨识系统，实

时修正直交轴电感与磁链参数，建立电磁转矩误差补偿机制。最终形成观测器估

计与参数辨识的双重保障体系，通过多工况仿真验证控制策略在参数摄动下的鲁

棒性。 

第五章，搭建 IPMSM无位置传感器控制的实验平台，采用以 DSP系列微处

理器为核心的控制板，基于模型设计（MBD）的方式在 Simulink完成软件设计，

利用代码生成技术将基于MRAS参数辨识的 ADRC控制结合 INLESO的无感控

制模型在 Simulink中实现。 

第六章，总结全文在观测器改进、锁相环优化与复合控制策略方面的创新成

果，量化仿真与实验中的性能提升指标。指出当前研究在高速弱磁区控制精度、

多参数耦合辨识等方面的技术局限，提出基于深度学习的状态估计、多时间尺度

协同控制等未来研究方向。 
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第2章 内置式永磁同步电机数学模型及无感矢量控制 

无传感器算法的研究基于 IPMSM矢量控制系统。通过建立精确的数学模型，

揭示电机控制原理，为无传感器策略的开发提供理论支持。本章首先分析 IPMSM

结构特点，通过电机参数与控制变量的数学关系，构建了包含数学建模、控制解

耦和闭环参数设计的分析框架，结合理论推导与工程验证，为后续观测器开发和

策略优化奠定基础。基于 IPMSM电磁特性，建立三相静止坐标系下的动态模型，

利用 Clarke-Park变换实现𝑑 − 𝑞轴电流解耦控制。采用直轴电流为零的双闭环矢

量控制架构，系统整定电流环和速度环 PI 参数，并结合滑模观测器构建无传感

器控制系统，为后续模型验证和实验对比提供基础。最后通过仿真实验评估系统

的速度跟踪精度、抗干扰能力和观测器有效性。 

2.1 内置式永磁同步电机的结构与特点 

永磁体的安装方式对电机的磁阻转矩有显著影响。根据磁体放置和磁路设计， 

PMSM 主要分为凸极和非凸极类型，分别以内置式永磁同步电机（IPMSM）和

表贴式永磁同步电机（SPMSM）为代表，二者结构如图 2-1所示。在 IPMSM中，

磁体嵌入转子芯中，由于直轴磁路包含永磁体材料，其直轴磁阻超过交轴磁阻，

导致直轴电感低于交轴电感，从而产生明显的凸极效应。SPMSM在转子表面安

装弧形磁铁，由于磁体的磁导率接近真空，其直轴和交轴电感几乎相等。 

 

图 2-1 PMSM的分类 

内置永磁体的转子结构设计为 IPMSM带来了多重物理特性优化。这种独特

的构造方式不仅增强了转子的机械承载能力，使其在高速旋转时能有效抵御离心

应力作用，更重要的是通过合理布置永磁体方位，形成了具有显著凸极效应的磁
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场分布特征，其直轴与交轴电感参数的显著差异不仅拓宽了恒功率运行范围，还

为实现高效、高速、稳定的弱磁控制提供了物理基础[55-56]。这种非对称磁路设计

在电磁场作用下会产生可观的磁阻转矩分量，该分量与传统永磁转矩的矢量叠加

效应，通过优化磁场定向控制策略，系统可在 1.5倍额定转速以上仍保持稳定的

转矩输出特性。此外，IPMSM 显著的凸极性使其能够通过特定的观测器方案进

行精确的转子位置估计。特别是在低速区域，显著的直轴交轴电感差异提高了观

测信号的信噪比和系统鲁棒性。 

2.2 内置式永磁同步电机的数学模型与控制框架 

作为一个具有多变量、强非线性和高耦合特性的受控系统[57]，IPMSM在运

行期间定/转子磁场相对位置的动态变化加强了系统耦合，显著增加了 IPMSM的

控制难度。在确保系统核心控制功能正常实现的基础上，为简化分析模型提出以

下基本假设条件[58-60]： 

（1）电机铁芯材料的磁化特性始终处于线性工作区，不考虑磁通密度达到临界

值后出现的饱和现象； 

（2）忽略由交变磁场引起的导体内部涡流损耗以及铁磁材料磁畴转向所产生的

磁滞损耗； 

（3）忽略温度漂移与频率变化对绕组电阻的影响； 

（4）假设绕组反电动势呈现理想三相对称正弦波形，忽略空间谐波分量。 

以上假设条件有效地简化了电机数学模型复杂度，在保证工程计算效率的同

时，能够保证实际应用场景下的必要精度，因而在行业实践中获得普遍采用。 

2.2.1 三相静止坐标系数学模型 

基于上述假设条件，推导 IPMSM在三相静止坐标系（𝐴 − 𝐵 − 𝐶坐标系）下

的数学模型。如图 2-2所示电机物理模型及空间坐标系示意，三相绕组轴线OA、

OB、OC呈 120°电气角对称分布，其中 OA轴线水平布置，构成空间三相静止

参考系。 
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图 2-2 IPMSM三相空间坐标系示意图 

根据 IPMSM的电磁特性，推导其在𝐴 − 𝐵 − 𝐶坐标系下的定子电压方程为： 

  (2-1) 

式中，𝑢𝐴, 𝑢𝐵 , 𝑢𝐶和𝑖𝐴, 𝑖𝐵, 𝑖𝐶分别表示三相绕组的相电压和相电流，𝜓𝐴 , 𝜓𝐵, 𝜓𝐶表示

三相定子绕组磁链，𝑅𝑠表示相电阻。对应的磁链方程为： 

  (2-2) 

其中， 

 

在磁链方程(2-2)中，𝐿𝐴, 𝐿𝐵, 𝐿𝐶 分别表示𝐴, 𝐵, 𝐶 三相定子绕组自感系数，

{𝑀𝑋𝑌|𝑋, 𝑌 ∈ {𝐴, 𝐵, 𝐶}}分别表示𝐴, 𝐵, 𝐶三相定子绕组相间互感系数，𝜓𝑓表示永磁体

产生的励磁磁链。其中自感系数由基波分量与二次谐波分量叠加构成：𝐿1, 𝑀1分
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别表示自感系数和互感系数的基波平均值，𝐿2, 𝑀2分别表示由转子位置引起的二

次谐波幅值，𝜃𝑒表示转子电角度位置，其周期性变化导致电感参数呈现空间谐波

特性。 

进一步，可推导出 IPMSM的电磁转矩方程和运动方程： 

  (2-3) 

式中，𝑇𝑒 表示电磁转矩，𝑛𝑝 表示电机的极对数，𝜔𝑚 表示电机转动时的机械角速

度，𝐽表示电机的转动惯量，𝐵表示电机的摩擦系数，𝑇𝐿表示电机的负载转矩。 

2.2.2 Clarke 变换与两相静止坐标系 

式(2-1)和(2-2)虽然建立了 IPMSM 在 A-B-C 三相静止坐标系下的基础数学

模型，但该模型仍存在多变量强耦合的复杂性，难以直接用于控制系统设计。为

实现电机状态量的解耦分析与控制，需通过坐标变换将模型转换至正交两相静止

坐标系（𝛼 − 𝛽坐标系）。这一转换过程采用 Clarke 变换（3s/2s 变换）实现，其

核心原理是通过矢量投影将三相空间对称分布的电气量映射至正交二维坐标系，

实现控制变量的维度压缩与解耦重构。如图 2-3 所示，在 Clarke 变换框架下，

原 A-B-C 坐标系表征定子三相绕组沿圆周 120°对称分布的空间结构，而𝛼 − 𝛽

坐标系则由相互正交的𝛼轴与𝛽轴构成：其中𝛼轴与 A相绕组轴线完全重合，𝛽轴

沿逆时针方向超前𝛼轴 90°电角度。通过该数学映射，不仅消除了三相绕组间的

自然耦合效应，更将原有三相正弦量简化为两相正交变量，显著降低了后续磁场

定向控制与观测器设计的复杂度。这种坐标系重构为 IPMSM矢量控制奠定了关

键的数学基础。 
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图 2-3 ABC坐标系和𝛼𝛽坐标系 

Clarke变换及其逆变换的数学表达式定义为： 

  (2-4) 

式中采用
3

2
 标化化系数是为了确保变换前后矢量幅值不变。通过联立式(2-1)和

Clarke 变换公式，可推到出 IPMSM 中的电信号矢量在𝛼 − 𝛽坐标系下的数学模

型： 

  (2-5) 

对上式进行整理可得： 

(2-6) 

式中，𝑢𝛼 , 𝑢𝛽分别表示𝛼 − 𝛽坐标系下的定子电压，𝑖𝛼, 𝑖𝛽分别表示𝛼 − 𝛽坐标系下

的定子电流。 

同理，结合式(2-2)和 Clarke 变换可得 IPMSM 中的磁链在𝛼 − 𝛽坐标系下的

数学模型： 

  (2-7) 
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其中，𝜓𝛼 , 𝜓𝛽分别表示𝛼 − 𝛽坐标系下的定子磁链，𝐿𝑑 , 𝐿𝑞为𝑑 − 𝑞坐标系下的等效

励磁电感。此时，电磁转矩方程可表示为： 

  (2-8) 

2.2.3 Park 变换与同步旋转坐标系 

虽然 Clarke 变换实现了 IPMSM 数学模型的初步解耦，但在电机旋转工况

下，静止坐标系中的电压、电流变量仍表现为时变正弦量，这对实时控制构成挑

战。为此需进一步采用 Park变换（2s/2r变换），将静止𝛼 − 𝛽坐标系转换至与转

子同步旋转的𝑑 − 𝑞 坐标系，通过动态坐标映射实现系统方程的线性化重构。如

图 2-4所示，旋转坐标系由直轴（𝑑轴）和交轴（𝑞轴）构成：𝑑轴严格对齐永磁

体磁极轴线（N-S极中心线），𝑞轴沿旋转方向超前𝑑轴 90°电角度。其中𝜃𝑒表征

𝑑轴与𝛼轴间的实时电角度偏移量，𝑖𝑠为定子电流空间矢量。Park变换通过动态追

踪转子位置𝜃𝑒，将原本时变的交流量转换为稳态直流量，从根本上解决了时变系

统控制难题，大幅简化了电流环控制器设计与观测器实现的复杂度。 

 

图 2-4 𝛼𝛽坐标系和𝑑𝑞坐标系的关系 

Park变换及其逆变换的表达式定义为： 

  (2-9) 

通过结合式(2-6)和 Park变换矩阵，可推导出𝑑 − 𝑞旋转坐标系下的电压方程： 

  (2-10) 

其中，𝑢𝑑 , 𝑢𝑞分别为𝑑 − 𝑞坐标系下的直交轴电压分量，𝑖𝑑 , 𝑖𝑞分别为对应的直交轴
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电流分量。同理，将式(2-7)磁链方程进行 Park变换可得： 

  (2-11) 

此时，电磁转矩方程可表示为： 

  (2-12) 

由式 (2-12)知，电磁转矩由永磁转矩分量（
3

2
𝑛𝑝𝑖𝑞𝜓𝑓 ）和磁阻转矩分量

（
3

2
𝑛𝑝(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑𝑖𝑞）构成。对于 IPMSM 而言，因为𝐿𝑑 < 𝐿𝑞的特殊磁路结构，

两类转矩分量可协同作用，从而提升系统运行效率。 

2.2.4 永磁同步电机矢量控制基本原理 

基于定子电流矢量在励磁分量与转矩分量的解耦分配策略，IPMSM 可适配

不同工况需求，衍生出最大转矩电流比控制、弱磁控制、单位功率因数控制及直

轴电流零控制（𝑖𝑑 = 0）等多种控制策略。采用𝑖𝑑 = 0控制时，电磁转矩方程简化

为式(2-13)所示线性表达式， 

  (2-13) 

其转矩输出与交轴电流𝑖𝑞呈严格正比例关系，具有控制结构简洁、动态响应

优良的特点。矢量控制的具体控制流程如图 2-5所示：通过电流传感器采集定子

三相电流（或基于两相电流重构三相量），经 Clarke-Park坐标变换获取旋转坐标

系下的𝑖𝑑、𝑖𝑞分量；转速外环通过 PI调节器生成转矩电流参考值𝑖𝑞
∗；电流内环依

据误差信号计算𝑑 − 𝑞轴电压指令，经 Park逆变换转换为𝛼 − 𝛽坐标系电压矢量；

最后通过 SVPWM算法生成逆变器功率器件的驱动信号，形成闭环控制系统。该

架构通过多环协同控制，确保电机转速精准跟踪给定指令，实现高性能调速控制。 
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图 2-5 IPMSM有感控制框图 

2.2.5 永磁同步电机矢量控制器设计 

比例-积分（Proportional-Integral, PI）控制器作为经典闭环控制的核心调节装

置，凭借其结构简洁、参数整定便捷及稳态无静差等优势，在永磁同步电机矢量

控制系统中占据主导地位。尽管滑模控制、模糊控制等现代控制策略在理论层面

展现独特优势，但工程实践中 PI 控制器仍因其优良的动态响应特性和工程易用

性被广泛采用，本文亦基于此开展控制系统设计。 

针对双闭环控制系统构建，工程实践中普遍采用电流调节器作为内环核心、

转速控制器作为外环扩展的层级化设计方法。然而，根据式(2-10)的数学模型分

析可知，𝑑 − 𝑞 坐标系下的电压平衡方程包含三项关键要素：由电感参数差异引

发的轴间耦合分量−𝜔𝑒𝐿𝑞𝑖𝑞, 𝜔𝑒𝐿𝑑𝑖𝑑 ，以及永磁体产生的旋转电动势项𝜔𝑒𝜓𝑓 。随

着转速提升，特别是进入弱磁扩速区间时，耦合分量幅值随𝜔𝑒呈线性增长，而旋

转电动势项更呈现二次方关系上升。传统 PI 调节器虽然在稳态条件下能通过积

分环节消除稳态误差，但在遭遇转速阶跃变化（如突加减载操作）时，急剧变化

的电角速度会引发系统极点漂移。此时控制器的固定零点配置难以实时匹配变化

的极点分布，造成电流跟踪出现相位滞后和幅值波动。为增强电流环在暂态工况

下的抗干扰能力，本节采用前馈解耦控制策略对𝑑 − 𝑞 轴电流进行解耦控制，确

保系统在宽转速范围内均能快速跟踪指令信号，显著提升了电流环的动态品质与

鲁棒性。解耦控制框图如图 2-6所示。 

在完成前馈解耦控制后，定子电压方程可以简化为： 
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  (2-14) 

 

图 2-6 电流环解耦控制 

在电流环设计层面，其响应特性可通过一阶惯性模型进行等效。基于此特性，

以直轴电流环的 PI调节器参数优化为例，图 2-7表示经过等效简化的控制系统

架构。 

 

图 2-7 电流环控制框图 

其中𝑇𝑑 作为等效一阶惯性环节时间常数综合表征了 PWM 信号更新滞后和

电流采样滤波环节的累积延时效应，功率变换单元的等效增益系数𝐾𝑏 由逆变器

直流侧电压𝑢𝑑𝑐 与空间矢量调制算法的一一化处理同同决定，其物理表达式为

𝐾𝑏 =
𝑢𝑑𝑐

√3
，这种处理方式使调制信号的标化值严格约束在[−1，1]区间，确保不同

电压等级下的控制量标准化。这种建模方式将复杂的功率变换过程等效为线性增

益环节，为电流环频域分析法整定 PI参数提供了理论基础。 

在电磁系统动态特性中，由于延时环节时间常数𝑇𝑑远小于电机电磁时间常数，

系统主导极点主要来源于电机电压方程的固有特性。通过合理配置 PI 调节器的

零点位置（对应积分系数𝐾𝑖
𝑑）以抵消电机模型的极点，并利用比例系数𝐾𝑝

𝑑调整

电流环开环穿越频率𝜔𝑐𝑐，从而实现电流环带宽的精确整定。具体参数配置关系
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如式(2-15)所示，其物理意义在于通过零点-极点对消策略将电流环动态特性简化

为典型二阶系统。 

  (2-15) 

𝑞轴电流控制器结构与𝑑轴一样，只是电感值不同。完成极点对消后，𝑑 − 𝑞轴电

流环的开环传递函数可统一简化为式(2-16)所示的标准化形式， 

  (2-16) 

进而推导出闭环传递函数如式(2-17)所示 

  (2-17) 

对于带宽评估方法，工程实践中通常选取幅频响应曲线−3𝑑𝐵衰减点对应的

截止频率与相频曲线相位滞后 45°对应的特征频率同同确定实际可用带宽，取二

者中较小值作为系统动态性能的有效带宽指标。对于含有时滞环节的电流控制系

统，相位衰减特性往往成为限制带宽的主要因素，故电流环带宽为 

  (2-18) 

其中，为阻尼系数。值得注意的是，在理想无延时条件下（𝑇𝑑 = 0），开环穿越

频率𝜔𝑐𝑐与闭环带宽相等；而实际系统中𝑇𝑑的存在将显著压缩系统带宽，制约动

态响应速度[61]。 

在速度环设计层面，采用典型 II 型系统结构可有效平衡跟踪精度与抗扰性

能。当电流内环完成参数整定后，其动态特性可降阶等效为一阶惯性环节。结合

式(2-12)电磁转矩方程与式(2-13))机械运动方程，构建如图 2-8 所示的速度环控

制结构。 

该架构针对工程实际做出两项关键优化：其一，通过在转速给定通道增设与

反馈通道同等截止频率（𝜔𝐿𝑃𝐹）的低通滤波器（LPF），实现前向通道与反馈通道

的动态延迟匹配，继而将 LPF等效移至前向通道以简化分析；其二，将负载转矩

𝑇𝐿建模为直流扰动输入量，以体现实际系统的负载扰动特性。 
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图 2-8 速度环控制框图 

为便于控制器参数整定，采用小惯性环节近似处理原则对系统进行降阶简化： 

  (2-19) 

经系统降阶处理后，图 2-8 所示转速环控制架构可等效为典型 II 型系统，

其开环传递函数表征为式(2-20)形式 

  (2-20) 

在参数设计过程中，通过合理配置速度环 PI 控制器的零点角频率（使其显

著低于电流环极点角频率），确保系统开环幅频特性在中频段以-20dB/dec斜率穿

越 0dB线，形成图 2-9所示的典型 Bode图。该中频段特性直接决定了系统动态

性能的核心指标。 

 

图 2-9 速度环开环幅频特性 

根据经典控制理论，为获取最优动态品质，需使系统零极点关于开环截止频

率对称分布，从而最大化相位裕度。基于最小闭环幅频峰值𝑀𝑟
𝑚𝑖𝑛 准则进行参数
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设计： 

  (2-21) 

其中，中频宽ℎ作为关键设计参数，其取值需在动态性能指标间进行权衡：增大

ℎ值可提升相位裕度、抑制超调量，但会延长调节时间；反之减小ℎ值则能加快响

应速度，但会加剧超调现象。工程实践中需结合具体应用场景对响应速度与稳定

性的要求，通过仿真或实验手段选取最佳折衷值。这种基于频域特性的参数整定

方法，为 IPMSM速度环控制器设计提供了理论依据与工程实现路径。 

2.3 基于滑模观测器的无感控制系统 

2.3.1 滑模观测器设计 

滑模观测器得益于其结构简洁、参数摄动不敏感及强抗扰特性，在工业驱动

领域获得广泛应用。该观测器通过设计具有强鲁棒性的滑模面，迫使系统状态轨

迹在有限时间内收敛至预设切换面，从而实现对反电动势或磁链的高精度跟踪，

为复杂工况下的转子位置估计提供了可靠解决方案。 

针对 IPMSM凸极性导致的数学模型复杂性，传统 SPMSM的反电势模型无

法直接应用于无位置传感器控制。为此，学界提出通过数学重构构建等效扩展反

电动势模型，其核心思想是将凸极效应引入反电势项，形成如式(2-22)所示的统

一建模形式： 

  (2-22) 

其中， 

  

将上式整理成电流方程： 
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 (2-23) 

为了得到𝑒𝛼和𝑒𝛽，设计滑模观测器为如下形式： 

 (2-24) 

式中，𝑖𝛼̂, 𝑖𝛽̂表示𝑖𝛼, 𝑖𝛽的观测值，𝑣𝛼 , 𝑣𝛽是滑模观测器的控制输入，具体表示形式

为 

  (2-25) 

其中，𝑠𝛼 = 𝑖̂𝛼 − 𝑖𝛼, 𝑠𝛽 = 𝑖𝛽̂ − 𝑖𝛽分别表示电流观测误差，ℎ > 0为滑膜增益。

传统符号函数（sign函数）虽能保证滑模运动存在性，但其非连续切换特性会引

发高频抖振现象。这种抖振不仅增加逆变器开关损耗，还会通过电流环耦合至机

械系统，导致转速波动与位置估计误差放大[41]。为此，工程实践中常采用连续光

滑的 sigmoid函数替代符号函数𝐹(𝑠) =
2

1+𝑒−𝑎𝑠
− 1。该函数通过调节斜率系数𝑎可

实现平滑过渡特性，在保留滑模鲁棒性的同时有效抑制高频振荡。理论分析与实

验验证表明，采用 sigmoid函数的滑模观测器可使电流跟踪误差收敛至边界层内，

同时降低反电动势提取过程中的谐波畸变率，显著提升位置观测精度。 

通过将滑模观测器方程(2-24)与电机数学模型(2-23)作差，可建立观测器误差

动态方程： 

  (2-26) 

根据滑模变结构控制基本原理与式(2-21)所示数学模型，选取切换函数为 

  (2-27) 
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式中， 为估计定子电流值， 为实际定子电流值。选取切

换面为 

  (2-28) 

系统滑模运动存在且渐近稳定的充要条件为：𝑡 → ∞时，𝑠趋于零，并且满足 

𝑠(
𝑑𝑠

𝑑𝑡
) < 0。为此构造李雅普诺夫函数 

  (2-29) 

对𝑉求导并结合式(2-27)可得稳定性条件： 

  (2-30) 

代入式(2-28)可得系统稳定的条件为 

  (2-31) 

由式(2-29)可知，当满足ℎ充分大时，系统将沿滑模面收敛，此时观测误差趋

于零，等效控制原理成立。由式(2-26)可知，当系统达到滑模面时，有以下关系

等效成立： 

  (2-32) 

2.3.2 转子位置速度获取 

在滑模观测器稳定收敛的条件下，可通过提取等效反电动势观测值𝑒𝛼̂和𝑒𝛽̂，

并利用反正切函数初步解算转子位置： 

  (2-33) 

然而，由于观测器高频切换引入的噪声干扰，直接解算所得位置信号存在显

著波动，尤其在𝑒𝛽̂ 过零点附近会引发严重的位置变变误差。为此，采用锁相环
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（Phase-Locked Loop, PLL）技术提取转子位置，其结构如图 2-10所示，该算法

通过构造正交鉴相器与闭环调节机制，实现对转子位置的高精度跟踪。 

 

图 2-10 PLL提取位置信息 

PLL的核心运算流程为：首先将反电动势观测量𝑒𝛼̂和𝑒𝛽̂，经低通滤波后输入

至正交鉴相器，生成位置误差信号： 

  (2-34) 

当位置误差比较小的时候，可利用小角度近似将误差信号简化为： 

  (2-35) 

其中，𝜃1 和𝜃1̂ 分别表示表征实际与估计位置的低频分量，𝐾 = (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)(𝜔𝑒𝑖𝑑 −

𝑖𝑞) + 𝜔𝑒𝜓𝑓。 

考虑到低通滤波器引入的相位滞后，还需对最终位置输出进行动态补偿： 

  (2-36) 

其中，𝜃为转子估计的电角度位置，𝑒为实际电角速度，工程实现中可用 PLL输

出的估计值𝜔𝑒̂代替。 

2.3.3 永磁同步电机矢量无感控制系统仿真 

根据以上分析与设计相关控制器和观测器，将设计 IPMSM 整体控制系统，

其中电流环所设计的对象有三相逆变、检测反馈和电枢回路部分，其中需要考虑

的有逆变器的延时因素，以及电流检测反馈的信号需要进行滤波处理，在进行双

闭环控制系统设计时，为了验证所设计的系统能否达到设计要求，首先需要进行

仿真分析，在 MATLAB/Simulink中建立 IPMSM控制系统，在 Simulink中建立
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仿真模型如图 2-11所示。 

 

图 2-11 基于 SMO和 PLL的无感控制系统结构 

在本文中仿真的电机参数与实际电机参数保持一致，本文所有仿真实验和实

物实验都是基于一台 400W的 IPMSM，电机的各项参数如表 2-1所示： 

表 2-1 电机各项参数 

参数 符号 取值 

极对数 𝑛𝑝 4 

相电阻 𝑅𝑠(Ω) 0.25 

𝑑轴电感 𝐿𝑑(H) 4×10-4 

𝑞轴电感 𝐿𝑞(H) 6×10-4 

转子磁链 𝜓𝑓(Wb) 0.037 

转动惯量 𝐽(kg ⋅ cm2) 3×10-4 

额定功率 𝑃𝑁(W) 400 

额定扭矩 𝑇𝑁(N ⋅m) 1.27 

额定电压 𝑉𝑁(V) 48 

额定电流 𝐼𝑁(A) 12.5 

额定转速 𝜔𝑁(rpm) 3000 

基于此，进行 IPMSM 无感控制，电机空载启动，给定一个 500rpm 的阶跃

转速，在 0.25s突加额定扭矩 50%的负载转矩。 

 

图 2-12 角度观测效果 
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由图 2-12 和图 2-13 可以看出所搭建的系统具有良好的转子位置和速度估

计能力，在施加负载前后位置估计误差均在 0.05rad内；由图 2-14可以看出 SMO

观测器可以正常观测反电动势，但存在明显的抖震现象。以上结果证明了结合

SMO、PLL的双闭环无感控制系统的有效性，为后续进行理论创新和性能分析奠

定了基础。 

 

图 2-13 速度观测效果 

 

图 2-14 反电势观测及直交轴电流 

2.4 本章小结 

本章首先阐述 IPMSM的拓扑结构与分类体系，系统推导 IPMSM在三相静

止坐标系𝐴 − 𝐵 − 𝐶 、两相旋转坐标系𝑑 − 𝑞 及两相静止坐标系𝛼 − 𝛽 下的动态数

学模型。基于磁场定向控制理论，深入解析双闭环矢量控制架构的运行机理，建

立电流环与转速环的参数整定准则。进一步构建融合滑模观测器与锁相环技术的

无位置传感器控制模型，依托具体 IPMSM样机参数开展仿真研究。实验结果表

明，所构建的控制系统能实现转子位置的高精度估计与无传感器稳定运行，验证

了控制框架的有效性，为后续新型无感控制算法研发提供了理论支撑与实践基础。 
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第3章 基于改进扩张状态观测器的 IPMSM 无感控制 

本章将在上一章节构建的无感控制系统的基础上，进一步研究基于 ESO 的

无感控制算法。首先数学理论入手分析线性和非线性 ESO 的优缺点，寻找合适

的权函数构造结合二者优点的 INLESO；其次，利用 Popov 绝对稳定性给出

INLESO的收敛性和稳定性分析；然后，将 INLESO集成到第 2章构建的无感控

制系统中，同时利用欧拉倍角公式设计具有双向转速提取功能的正交锁相环；最

后在仿真环境下验证了系统性能。 

3.1 传统扩张状态观测器的改进 

3.1.1 传统扩张状态观测器的不足 

函数𝜑𝑖(𝑒)(𝑖 = 1,2, … , 𝑛 + 1)的选取是 ESO 能否快速收敛的关键，它直接影

响 ESO 对状态和总扰动估计的效果，决定了控制器获取到的信息的准确度。传

统 ESO选取韩京清提出的𝑓𝑎𝑙函数： 

  (3-1) 

然而，𝑓𝑎𝑙函数依循 小误差放大、大误差减小”的设计理念，存在一定的

缺陷。考虑到𝑓𝑎𝑙函数的线性部分是为了避免系统实际输出在接近给定值时的抖

震现象，因此先忽略其作用，仅对非线性反馈特性进行分析。首先研究非线性反

馈系统的误差方程 

  (3-2) 

的解： 
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 (3-3) 

其中，𝜀表示系统的状态误差，𝜀0为初始误差。 

从收敛的角度看，当0 < 𝛼 < 1时，𝜀(𝑡)在𝑇 =
|𝜀0|

1−𝛼

𝑘(1−𝛼)
时刻收敛到零，即系统误

差 有限时间衰减”到 0，特别适用于误差状态靠近原点阶段的控制，对误差有

放大作用，而在误差状态远离原点阶段，收敛速度会慢于经典的线性控制；当𝛼 =

1时，𝜀̇ = −𝑘𝜀，此时𝜀(𝑡)是以exp(−𝑘𝑡)的速度指数收敛的，适用于误差状态远离

原点阶段的控制；当𝛼 > 1时，𝜀(𝑡)以
1

(𝑘𝑡)1/(𝛼−1)
的速度收敛到零。因此，初始误差

大于 1（即|𝜀0| > 1）时，𝛼 ≥ 1的收敛速度较快；初始误差小于 1（即|𝜀0| < 1）

时，0 < 𝛼 < 1的收敛速度较快。因此使用具有 大误差线性，小误差非线性”特

性的函数代替原来的𝑓𝑎𝑙函数，可使系统在两阶段都能以合适的速度收敛。 

3.1.2 传统扩张状态观测器的改进 

考虑到原点处较大的增益可能会使系统产生高频振荡，在原点附近依旧按照

韩的处理方法，即 

  (3-4) 

其中，0 < 𝛼1 < 1, 𝛼2 = 1，选取𝛼2 = 1的原因是保证微分方程(3-2)在不产生过大

的控制量的条件下快速收敛。进一步，为了使转折点|𝑒| = 1处非线性函数具有连

续光滑的性质，需要设计满足如下条件的新函数： 

（1）新函数为奇函数； 

（2）新函数在转折点|𝑒| = 1处应具有光滑性，即函数无穷次可导； 

（3）新函数是对函数𝜑(𝑒, 𝛼, 𝛿)的逼近； 

（4）新函数在|𝑒| < 1时近似于𝑓𝑎𝑙函数，在|𝑒| > 1时近似为一次函数。 
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为此，对𝜑(𝑒, 𝛼, 𝛿)构造其光滑函数逼近： 

 𝑘𝑒𝑟𝑛𝑒𝑙(𝑒, 𝛼, 𝛿) = (1− 𝑠(𝑒)) ⋅ 𝑓𝑎𝑙(𝑒, 𝛼, 𝛿) + 𝑠(𝑒) ⋅ 𝑒, 0 ≤ 𝑠(𝑒) ≤ 1 (3-5) 

其中，𝑠(⋅)为权函数，且权函数应满足： 

  (3-6) 

考虑到 sigmoid函数 

  (3-7) 

刚好满足lim
𝑧→0

𝑦(𝑧) = 0 , lim
𝑧→+∞

𝑦(𝑧) = 1 , 𝑦(0) = 0.5，只需做一次变量替换将定

义域映射到(0, +∞)即可获得所需函数： 

  (3-8) 

其中，𝑑为权函数(3-8)函数图像的衔接点，得到满足条件(3-6)的函数𝑠(𝑒) =
𝑒𝑘

1+𝑒𝑘
，

从而得到满足所有条件的函数 

  (3-9) 

其中，𝑘可以控制逼近速度，这里选取𝑘 = 5。 

 

图 3-1 所设计的权函数及对应的光滑函数 
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3.1.3 改进扩张状态观测器的收敛性分析 

对于由函数 构成的 n阶 ESO的收敛性，被观测受控对象的扩张状态方程

为： 

  (3-10) 

其中ℎ为系统的总扰动的一阶导数，对于此系统设计如下形式的观测器： 

  (3-11) 

由式(3-10)和式(3-11)可得 INLESO的误差方程为： 

  (3-12) 

利用 Lure 系统的绝对稳定性分析方法研究方程(3-12)的齐次方程的稳定性。

首先将齐次方程改写为如式(1-6)的 Lure系统一般形式： 
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  (3-13) 

其中，变量对应关系为 

  

此时，Lure 系统线性动态的传递函数为𝐺(𝑠) = 𝒄𝑇(𝑠𝑰 − 𝑨)−1𝒃，非线性反馈函数

可以表示为𝜑(⋅) = 𝑘𝑒𝑟𝑛𝑎𝑙(⋅, 𝛼, 𝛿)。 

引理[62] 3.1 对于标准形式的 Lure 系统，假设系统矩阵𝑨是 Hurwitz 矩阵，

𝜑(𝑡, 𝑢) ∈ 𝐹[0, 𝑘]。那么系统绝对稳定的一个充分条件是： 

  (3-14) 

然而，这个引理的结论并不适用于传递函数特征方程存在特征根为零的情况，

因此需要利用引理 1.1进行稳定性分析，可得如下结论。 

定理 3.1 假设系统矩阵𝐴 有𝑚 个正实部的特征根，在原点处有𝑝 个特征根，

其余特征根均有负实部，𝑘𝑒𝑟𝑛𝑎𝑙(𝑒1, 𝛼, 𝛿) ∈ 𝐹[1− ∆𝛼, 𝛿
𝑛−1]那么系统(3-12)绝对稳

定的充分条件是： 

I. 𝐺(𝑗𝜔) 的 Nyquist 曲线不进入以两点连线[−
1

1−∆𝛼
, −

1

𝛿𝛼−1
] 为直径的圆 

𝐷(1− ∆𝛼, 𝛿
𝛼−1)； 

II. 𝐺(𝑗𝜔)的 Nyquist曲线逆时针环绕圆 𝑚次，当𝜔从0−移动到0+时，

的 Nyquist曲线需要顺时针绕原点旋转𝑝
𝜋

2
弧度。 

其中， 表示由权函数的引入造成的斜率变化，仅与𝛼的选取有关。 
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证明：由于𝑘𝑒𝑟𝑛𝑎𝑙(𝑒1, 𝛼, 𝛿) ∈ 𝐹[1− ∆𝑛, 𝛿
𝑛−1]，此时图 1-8 所描述的系统框

图可以通过简单的回路变换改造成图 3-2 所示的系统，进而原来以传递函数

𝐺(𝑗𝜔) 表征的前向通道转换成以𝐺(𝑗𝜔)̃  表征的线性系统，非线性函数转化为

𝑘𝑒𝑟𝑛𝑎𝑙̃ (𝑒1, 𝛼, 𝛿)。 

其中 

 

 

图 3-2 Lure系统转换 

记𝐺(𝑗𝜔) = 𝑞 + 𝑗𝑜 ，由条件 I 可知，𝐺(𝑗𝜔) 的 Nyquist 曲线不会经过𝐷(1−

∆𝑎, 𝛿
𝑎−1)，那么𝐺(𝑗𝜔) ≠ −

1

1−∆𝛼
+ 𝑗0，结合条件 II，根据 Nyquist稳定性判据，可

知矩阵𝑨是 Hurwitz的。同时得到 

  (3-15) 

这等价于 

  (3-16) 

进一步得到 

  (3-17) 

而𝑘𝑒𝑟𝑛𝑎𝑙̃ (𝑒1, 𝛼, 𝛿) ∈ 𝐹[0, 𝛿𝛼−1 − (1− ∆𝛼)]，根据因此误差系统是绝对稳定的。
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进一步由绝对稳定性的定义可知，在满足命题条件时，改进的非线性 ESO 是收

敛的。 

 

图 3-3 INLESO收敛性 

3.2 基于改进扩张状态观测器的反电动势观测 

3.2.1 基于改进扩张状态观测器的反电动势观测器 

反电动势观测器是 IPMSM 无传感器控制的常用方法，建立有效的观测器，

可以从电流、电压等在线信息中提取反电动势，首先建立 IPMSM在𝛼𝛽坐标系下

的电动势模型，为了体现𝛼轴和𝛽轴通道的对称性，这里采用矩阵形式表示： 

 (3-18) 

其中，𝒖𝛼𝛽 = [𝑢𝛼 𝑢𝛽]𝑇表示𝛼轴和𝛽轴的定子电压，𝒊𝛼𝛽 = [𝑖𝛼 𝑖𝛽]𝑇表示𝛼轴

和𝛽轴的定子电流，𝐿𝑑和𝐿𝑞分别为 IPMSM的𝛼轴和𝛽轴电感，𝑅𝑠表示 IPMSM的

定子电阻，𝜔𝑒表示转子的电角速度，𝜃𝑒表示转子位置，𝜓𝑓表示永磁体磁链，𝒆𝛼𝛽 =

[𝑒𝛼 𝑒𝛽]𝑇 表示𝛼 轴和𝛽 轴定子反电势，𝑖𝑑 和𝑖𝑞 分别为𝑑 − 𝑞 轴上的定子电流。𝑒𝛼 和

𝑒𝛽清楚地包含了转子位置信息，因此，可以通过反电动势计算电机的速度和位置

信息。式(3-18)中的定子电压可以通过死区电压偏差校正从 FOC中的参考电压得

到，式(3-18)中的定子电流可以通过电阻采样法得到。假设估计转子的电角速度

𝜔̂𝑒 = 𝜔𝑒 ，则𝜔𝑒̂ 可用于式(3-18)中反电势的计算。以𝛼 − 𝛽 轴电流为状态变量的状

态方程表示为： 
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  (3-19) 

其中 

  

将式(3-19)第三项𝒇𝛼𝛽 ≜ −𝒃𝛼𝛽𝒆𝛼𝛽看作系统的扰动，由于物理限制，该项满足

Lipschitz有界条件。记 ，构建原系统的扩张状态方程 

  (3-20) 

由于电机的电气时间常数远小于机械时间常数，在一个控制周期中，转子转

速变化几乎为 0，则 

  (3-21) 

然而，由于式(3-19)第四项
𝜔𝑒̂(𝐿𝑑−𝐿𝑞)

𝐿𝑑
𝑱𝒊𝛼𝛽中含有时变状态变量𝜔̂𝑒，为消除其对

状态观测器收敛效果的影响，将其视为观测器的基于模型的前馈补偿部分，通过

补偿可以将 IPMSM非对称形式转化为可处理的对称形式。根据 ESO设计方法，

构造如下 IPMSM的𝛼 − 𝛽轴电流方程的 ESO方程： 

  (3-22) 

其中， 𝒊𝛼𝛽̂ = [𝑖𝛼̂ 𝑖𝛽̂]𝑇 分别为 𝛼 轴和 𝛽 轴的定子电流的观测值， 𝒊𝛼𝛽̃ =

[𝑖𝛼̂ − 𝑖𝛼 𝑖𝛽̂ − 𝑖𝛽]𝑇 分别为𝛼 轴和𝛽 轴的定子电流的观测值与实际值之间的误差，
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为待设计的观测器系数矩阵。 

式(3-22)减去式(3-20)得到观测器误差方程： 

  (3-23) 

为了使 INLESO快速收敛，对系数矩阵配置合适的极点。考虑到𝛼, 𝛽通道具

有对称性，且相互独立，各自通道的总扰动可以分别进行估计，根据带宽法设计

为如下复极点形式，i.e.，𝑙1 = 2𝜔𝑜 −
𝑅𝑠

𝐿𝑑
, 𝑙2 = 𝜔𝑜

2： 

  (3-24) 

其中，𝜔𝑜为正的常数，表示 ESO的带宽。较高的𝜔𝑜有助于提高响应速率，使观

测器状态快速收敛，但会增加观测器对噪声的敏感性。在实际应用中，应设计合

理的𝜔𝑜，以在估计的快速性和抗噪性之间取得折中。 

当观测器式(3-23)收敛时，INLESO 的各个状态的估计值会趋近于系统真实

状态，即𝒊𝛼𝛽̂ → 𝒊𝛼𝛽 , 𝒇𝛼𝛽̂ → 𝒇𝛼𝛽，此时可以根据各个状态估计值解算反电动势 

  (3-25) 

3.2.2 基于改进锁相环的转子位置信息估计 

在确保(3-23)稳定收敛的前提下，𝑒𝛼̂ → 𝑒𝛼, 𝑒𝛽̂ → 𝑒𝛽可以得到𝑒𝛼和𝑒𝛽，通常采

用合适带宽的正交锁相环来同时获得更精确的电机转子位置和转速估计信息。传

统正交锁相环（Quadrature Phase-Locked Loop，QPLL）通过 PI调节器获取转子

速度的方法，无法准确跟踪快速变化的速度，不可避免地会产生位置估计误差和

速度估计误差。而在一些特殊的场景，需要 IPMSM具有换向功能，即可以正反

转。但是传统锁相环的 PI调节器的参数只能用于一个方向的电机转子位置估计，

这是因为当改变速度方向时，正交锁相环中速度的数学符号会等效为具有相反符

号的 PI参数，导致锁相环会产生 180°的转子位置误差。 

为解决此问题，一种方法是基于正切锁相环[63] （Tangent Phase-Locked Loop，

TPLL），然而，这种 PLL对噪声非常敏感，特别是当反电动势过零时，由于使用
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正切计算，可能会出现明显的估计误差。为了在不使用正切计算的情况下消除反

电势符号的影响[64]，可以使用偶数次方对反电势估计值进行处理，而三角函数中

涉及到偶数次方的变换可以在偶数倍角公式中找到。 

根据欧拉公式： 

  

当𝑛 = 2𝑚时， 

  (3-26) 

根据实部虚部对应关系可以得到： 

  (3-27) 

其中，𝐸2𝑚 = (𝑒𝛼̂
2 + 𝑒𝛽̂

2)𝑚，再由两角之和的正弦公式构造锁相环近似误差 

  

锁相环误差非线性动态方程为： 

  (3-28) 
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其中，𝑒𝜃 = 𝜃𝑒 − 𝜃𝑒; 𝑒𝜔 = 𝜔𝑒 − 𝜔̂𝑒，𝑘𝑝, 𝑘𝑖为锁相环 PI 调节器的参数。利用

相平面法考察其平衡点附近的动态特征，图 3-4 分别表示𝑚 = 1，𝑚 = 2时锁相

环的状态特征，可以看出，原点为 QPLL的一个稳定节点，同时 QPLL非线性动

态的平衡点随着𝑚的增大而变得密集，较大的𝑚会导致系统动态被非原点平衡点

吸引而产生误差。因此，在保证换向控制效果的情况下𝑚应尽可能小，本文选择

𝑚 = 1。由此设计锁相环如图 3-5所示。 

 

图 3-4 二倍角和四倍角锁相环的相空间 

 

图 3-5 二倍角锁相环结构 

锁相环的传递函数为： 

  (3-29) 

根据二阶系统极点特性，参数可配置为 ，其中，𝜎为锁相环的

带宽，需根据实际应用在噪声的消除和动态性能之间折衷选取。此时，锁相环的

误差传递函数可以表示为 
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  (3-30) 

当转子分别以一定速度和一定加速度运行时的角度跟随误差为 

  (3-31) 

其中，𝑣和𝑎分别是速度系数和加速度系数。根据(3-30)可以看出，恒定速度下转

子位置误差可以通过 QPLL收敛到零，但是恒定加速度下转子位置存在一定的稳

态误差，对于需要加减速的工业应用，这样的误差需要被消除。为了消除这个误

差，本文使用了一种增强的正交锁相环（Enhanced Quadrature Phase-Locked Loop，

EPLL），用于在加减速过程中准确提取转子位置。 

首先需要明确的是，造成加减速过程中转子误差的原因是 PI 调节器的阶数

较低，不足以跟踪以匀变速形式变化的转子角度。一个直接的想法就是——提高

阶数。根据(3-31)可知，如果锁相环具有如下形式的误差传递函数 

  (3-32) 

则该锁相环可以在转子匀变速调节时没有误差地对转子位置进行估计。此时，

锁相环调节器结构如图 3-6所示 

 

图 3-6 锁相环结构 

其中，𝐺(𝑠)应具有如下形式： 

  (3-33) 

并且为使调节器快速的收敛，将极点配置为三重负实极点，此时，参数选取

如下： 
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  (3-34) 

3.3 仿真验证与分析 

3.3.1 仿真模型搭建 

所提出的对 INLESO和 EPLL的改进都集成到了 IPMSM无位置传感器控制

系统中，如图 3-7所示。估计的反电动势由 INLESO获得，估计的速度由增强型

EPLL得到。用于速度环调节、相位滞后补偿以及为 ESO生成自适应带宽。通过

相位滞后补偿从 EPLL中获得估计位置，用于 Park变换和反 Park变换。速度环

使用一阶 LADRC用于应对参数失配和未知扰动，以及估计误差引起的负面影响。 

 

图 3-7 无感控制策略结构图 

3.3.2 仿真结果分析 

为系统验证本文提出的基于 INLESO 的无感控制策略的有效性，在

MATLAB/Simulink 仿真环境下构建了完整的 IPMSM 无位置传感器控制系统仿

真环境。在保持速度环 PI控制器参数和电流环 PI控制器参数不变的情况下，重

点考察了 INLESO算法的性能。参数选取如表 3-1所示： 
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表 3-1 控制器参数选取 

控制环路 控制器类型 控制器参数 仿真参数设置 

速度环 ADRC 

𝑏 75000 

𝜔𝑜 250 

𝜔𝑐 800 

电流环 

PI(𝑑-轴) 
𝑘𝑖
𝑑 𝐿𝑑 × 2100 

𝑘𝑖
𝑑 𝑅𝑠 × 2100 

PI(𝑞-轴) 
𝑘𝑝
𝑞
 𝐿𝑞 × 2100 

𝑘𝑖
𝑞
 𝑅𝑠 × 2100 

基于上述设置，分别进行如下实验： 

（1）空载实验 

如图 3-8所示为下，基于 NLESO的无位置传感器控制方法在高(1000r/min)

和低(500r/min)转速运行时的稳态性能。从实验结果可以看出，估计的反电动势

表现出无抖振特性，平均位置估计误差接近 0，这意味着电角度得到了很好的估

计。 

 

图 3-8 NLESO在 500r/min和 1000r/min的观测效果 

（2）单向速度控制 

为了评估所提出方法在不同速度切换模式下的性能，比较了 LESO 和

INLESO 的无传感器控制系统在均匀速度变化和连续阶跃速度切换条件下在宽

速度域操作中的性能。在均匀速度变化的情况下，速度指令在 t=1.5s 时从 300 

r/min均匀加速到 1500 r/min，然后在 t=4.5s时均匀减速到 300 r/min。在连续步

进变速的情况下，转子转速每 1秒变化一次，变化顺序为 400 r/min〜800 r/min〜

1200 r/min〜1500 r/min〜900 r/min〜400 r/min。整个实验中，电机空载运行，位

置提取方法也采用传统的 QPLL。 
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图 3-9 NLESO和 LESO观测器单向速度调节对比 

仿真结果如图 3-9所示，包括实际测量速度、速度估计误差、转子位置估计

误差和 q轴电流信息的比较。从图 3-9中可以看出，与 LESO相比，INLESO在

速度和位置估计方面表现出更好的性能。在连续阶跃调速或均匀调速的瞬态过程

中，INLESO转速估计误差的波动较小，特别是在高速运行时，转速估计误差和

转子位置估计误差的减小更为显著。由于非线性函数的设计，INLESO在估计逆

电磁函数时表现出快速的收敛特性，这不仅减少了相位误差，而且有效地减少了

速度估计误差。由于相位滞后的程度与速度估计的精确性之间的密切相关，较小

的相位滞后有助于减少速度估计误差对相位滞后补偿策略的影响，从而提高

INLESO 系统的整体性能。在 ESO 稳定运行的情况下，估计的反电动势频率能

够与实际频率一致，允许速度估计误差迅速减小到接近零。 

（3）双向速度控制 

 

图 3-10 双向速度控制 

图 3-10展示了基于 EQPLL 的 LESO 和 INLESO在一个较大的速度范围内

正反向切换控制下的仿真数据，其中图 3-10(b)是图 3-10(a)的局部放大图像。通
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过分析可知：在零速穿越区域（±5 rad/s 范围内），INLESO 的速度切换过程呈

现显著平滑特性，其速度过渡曲线斜率变化率较 LESO降低约 40%，有效抑制了

传统方法在零速点附近的抖振现象。速度估计误差更小，相应的位置估计误差也

更小，这一改进源于 INLESO引入的 Sigmoid型非线性函数，其指数收敛特性可

加速观测器对系统扰动的跟踪能力。此外，还可以看到使用 INLESO时，交叉点

外的电流波动也相对较小。在转速方向切换的动态过渡阶段（图 3-10(b)中

t=2.98~3.02s区间），INLESO对应的𝑑 − 𝑞轴电流波动幅值较LESO减少35%~42%，

表明改进算法能有效抑制由参数摄动引起的电磁转矩脉动。正反向转速指令的快

速跟踪验证了 EQPLL结构在宽速域范围内的相位同步能力。 

3.4 本章小结 

本章首先分析线性和非线性 ESO 的优缺点，然后通过变量替换将 Sigmoid

函数定义域映射到[0, +∞]的方法设计权函数，构造结合二者优点的 INLESO；然

后，将 INLESO集成到无感控制系统中，同时利用欧拉倍角公式设计具有双向转

速提取功能的正交锁相环用于位置观测；最后在仿真环境下搭建基于 INLESO的

无感控制模型，进行仿真分析，结果验证了所提出的方法具有较好的鲁棒性。 
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第4章 基于 MRAS 参数辨识的单环自抗扰控制器设计 

在电机控制系统的实际运行中，电感参数的温度漂移和永磁体磁链的不可逆

衰减等动态特性，尤其在转矩控制环节，由于电磁转矩计算高度依赖精确的电机

电感参数𝐿𝑑 , 𝐿𝑞和磁链参数𝜓𝑓，而传统基于固定参数的转矩开环控制策略在参数

失配时，转矩脉动将严重影响低速平稳性和高速动态响应。因此，本文构建了参

数自适应的复合控制架构。首先针对铁损电阻时变、逆变器非线性等未建模动态，

设计 ADRC 作为控制单元。其核心创新在于将总扰动项（包含参数误差、谐波

干扰等）扩展为新的状态变量，通过三阶扩张状态观测器进行实时估计。进一步

针对参数变化引入 MRAS 算法建立包含参数敏感项的永磁同步电机扩展状态方

程作为参考模型，同时构造具有参数可调特性的自适应观测模型。利用 Popov超

稳定性理论推导出参数自适应律。最后通过仿真实验验证该控制策略的有效性。 

4.1 速度-电流单环自抗扰控制器设计 

4.1.1 构建速度-电流单环数学模型 

在𝑑 − 𝑞坐标系中，IPMSM的数学模型由式(2-10)给出，改写为电流方程： 

  (4-1) 

根据𝑑 − 𝑞 坐标系下的 IPMSM 电磁转矩方程(2-3)和运动方程(2-12)，可知

IPMSM的运动学方程可以进一步改写为 

  (4-2) 

当采用𝑖𝑑
∗ = 0的控制策略时，电机控制系统的模型可以简化为： 

  (4-3) 

根据方程式(4-3)，当将速度回路和电流回路合并为一个回路时，𝑞轴电压𝑢𝑞
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变为新的控制量而不是𝑖𝑞。因此，由电流回路中的外部负载转矩𝑇𝐿属于不匹配干

扰（作用路径与控制量的调节路径不同），而在运行过程中控制通道的电流波动、

定子电阻的变化等属于匹配干扰[65-67]。在非级联结构下，处理 IPMSM的不匹配

和匹配干扰是关键。 

为了将不匹配和匹配的扰动转化为总匹配的扰动，定义为𝑥1 = 𝜔𝑚, 𝑥2 =
𝑑𝜔𝑚

𝑑𝑡
，

构建速度跟踪状态空间方程： 

  (4-4) 

其中，𝑎1 =
1.5𝑝𝑛

2𝜓𝑓
2

𝐽𝐿𝑞
, 𝑎2 =

𝐵

𝐽
, 𝑎3 =

1.5𝑝𝑛𝜓𝑓

𝐽𝐿𝑞
, 𝑑1 =

1.5𝑅𝑠𝑝𝑛𝜓𝑓

𝐽𝐿𝑞
𝑖𝑞 , 𝑑2 =

1

𝐽

𝑑𝑇𝐿

𝑑𝑡
，参数𝑑3表示

建模误差的系统不确定性。 

4.1.2 设计三阶自抗扰控制器 

进一步，令𝐷 = −𝑑1 − 𝑑2 + 𝑑3，可以建立 ADRC标准模型 

  (4-5) 

将总扰动𝐷应扩展到一个新的状态变量，由𝑥3 = 𝐷给出，其导数定义为ℎ。然

后，IPMSM的扩张状态空间模型表示为： 

  (4-6) 

基于此状态空间表达式，使用 INLESO构建三阶 NLESO 

  (4-7) 

由式(4-6)和式(4-7)得到误差状态方程 
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  (4-8) 

基于𝑘𝑒𝑟𝑛𝑎𝑙函数的 INLESO的收敛性已在第 3章第 2节给出。在 INLESO收

敛的时，经过干扰补偿环节𝑢 =
𝑢0−𝑧𝑛+1(𝑡)

𝑎3̂
 ，系统将被改造为

𝑑2𝑥1

𝑑𝑡2
≈ −𝑎1𝑥1 −

𝑎2
𝑑𝑥1

𝑑𝑡
+ 𝑢0，传递函数表示为𝐺(𝑠) =

1

𝑠2+𝑎2𝑠+𝑎1
，此时可以通过线性 PD控制率𝑢0 =

𝑘𝑝𝑒1 − 𝑘𝑑𝑧2对系统进一步改造，改造后的系统传递函数为， 

  (4-9) 

为保证系统动态过程稳定且快速，极点配置为 

  (4-10) 

此时，𝑘𝑝 = 𝜔𝑐
2 − 𝑎1, 𝑘𝑑 = 2𝜔𝑐 − 𝑎2。 

4.2 MRAS 参数辨识系统 

ADRC的干扰抑制机制主要是靠补偿项𝑢 =
𝑢0−𝑧𝑛+1(𝑡)

𝑎3̂
，而补偿作用是否优劣

很大程度上收到𝑎3̂的影响，而𝑎3̂的准确性直接影响转矩干扰的补偿效果。电机在

实际运行过程中，由于内部参数的不稳定性，特别是电感和磁链等关键参数的时

变特性，会直接造成电磁转矩输出的波动和偏差。为了有效解决这一问题，需要

建立动态的参数监测机制，通过实时采集和分析电机运行数据，及时捕捉这些关

键参数的细微变化。在此基础上，控制系统应当具备自适应调节能力，能够根据

参数变化情况快速做出响应，对控制算法进行动态修正和补偿。这种闭环的优化

控制策略不仅能显著提升转矩控制的精确度，还能带来多方面的性能改善：一方

面可以优化电机的动态响应速度，使转速调节更加灵敏；另一方面对于采用无位

置传感器技术的控制系统而言，这种精细化的转矩控制能够增强系统对外部负载

变化和不同运行环境的适应能力，确保在各种复杂工况下都能维持稳定的控制品
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质和可靠的运行表现。 

4.2.1 参数识别分析 

从 IPMSM 在𝑑 − 𝑞旋转坐标系下的转矩方程可以清楚地看出，电机输出转

矩的精确控制依赖于多个关键参数的准确获取，包括永磁体磁链(𝜓𝑓)、交轴电感

(𝐿𝑞)和直轴电感(𝐿𝑑)
[68]。这些参数在实际运行中呈现出不同的变化特性：电感参

数由于受到磁路饱和效应的显著影响，会随着交直轴电流𝑖𝑑和𝑖𝑞的变化而快速改

变；相比之下，永磁体磁链的变化主要受温度因素驱动，其变化过程相对缓慢[69]。

考虑到电感参数的时变特性远快于磁链参数，在进行参数辨识时假设永磁体磁链

在一定时间内保持恒定是合理可行的。 

为了建立准确的参数辨识模型，需要基于𝑑 − 𝑞 轴电压方程展开深入分析。

通过对微分方程组(4-1)的求解得到(4-11)，可以得到各参数之间的动态关系。这

一求解过程不仅揭示了电感参数与电流之间的非线性耦合特性，同时也为后续设

计实时参数观测算法提供了理论基础。在实际应用中，这种分析方法能够有效区

分不同参数的变化规律，为提升转矩控制精度创造有利条件。 

  (4-11) 

当𝑡→∞时，式（4-6）可简化为： 

  (4-12) 

由式(4-12)可以看出，直轴电感𝐿𝑑 仅作用于电流𝑖𝑑 的动态调节过程，对其瞬

态响应速度产生影响，而终值则完全由交轴电感𝐿𝑞决定。这为参数辨识提供了理

论依据，因此可以采用分步辨识的策略来简化问题。具体而言，在辨识𝐿𝑞时，可

以优先考虑𝑑轴的数学模型作为参考模型，此时将𝐿𝑞视为固定参数来处理，这样

既能保证辨识精度又可降低计算复杂度。同样的原理也适用于𝐿𝑑的辨识，但是需

要转而采用𝑞轴的数学模型作为参考框架。值得注意的是，𝑞轴模型由于包含了永

磁体磁链𝜓𝑓这一关键参数，因此还可用于𝜓𝑓的在线辨识。在进行𝜓𝑓辨识时，需
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要暂时假设交直轴电感值保持恒定，这样才能确保参数辨识过程的可靠性和准确

性。这种分步、交替的辨识方法不仅符合各参数的实际物理特性，还能有效避免

多参数同时辨识带来的耦合干扰问题。 

4.2.2 MRAS 参考模型的构建 

要建立𝑑 − 𝑞轴坐标系下𝐿𝑑 , 𝐿𝑞和𝜓𝑓参数的辨识模型，需要从基本的电压方程

出发进行数学重构。具体实现时，首先需要将原始的电流微分方程组(4-1)转换为

状态空间表达形式， 

  (4-13) 

通过这种数学变换，可以更清晰地描述各参数之间的动态关系，由式(4-13)

可知，待辨识的关键参数与电机运行时的𝑑 − 𝑞 轴电流存在明确的数学关联性，

可以直接将电机本体的电压-电流物理关系作为参考模型的基础架构： 

  (4-14) 

上式中，𝒊𝑑𝑞 = [𝑖𝑑, 𝑖𝑞]
𝑇
, 𝒖𝑑𝑞 = [𝑢𝑑 , 𝑢𝑞]

𝑇
 分别为𝑑 − 𝑞 轴坐标系下的定子电流和电

压，𝑨,𝑩, 𝑪矩阵为： 

  (4-15) 

据此构造可调模型： 

  (4-16) 

式中，𝒊𝑑𝑞̂ = [𝑖𝑑̂, 𝑖𝑞̂]
𝑇
为𝑡时刻的电流估计值。可得系统矩阵 为： 

  (4-17) 



安徽工程大学硕士学位论文 

56 

 

由矩阵结构可知，其包含待辨识参数𝐿𝑑 , 𝐿𝑞 , 𝜓𝑓 ，通过观测得到𝐿̂𝑑 , 𝐿̂𝑞 的估计

值，结合矩阵𝑪̂可进一步得到磁链参数𝜓𝑓的估计值。根据第 1 章第 3 节介绍的

Popov超稳定性理论，需验证线性前向通道的可控可观性，即是否存在满足严格

正定条件的传递矩阵，即确定矩阵𝑷,𝑸使得 

  (4-18) 

因为上式中，𝑩, 𝑪为二阶单位矩阵，这里可选取满足条件的𝑷,𝑸为： 

  (4-19) 

4.2.3 自适应律设计 

（1）𝐿𝑑 , 𝐿𝑞的自适应律设计 

为对比参考模型与可调模型的输出特性，定义误差向量为：𝒆 = 𝒊𝑑𝑞 − 𝒊̂𝑑𝑞 =

[
𝑖𝑑 − 𝑖̂𝑑
𝑖𝑞 − 𝑖̂𝑞

]，将式(4-14)与式(4-16)进行相减可得误差动态方程： 

  (4-20) 

上式中：𝑾 = −(𝑨̃𝑖̂𝑑𝑞 + 𝑩̃𝒖𝑑𝑞 + 𝑪̃)，𝑨̃中包含交直轴电感耦合项，所以需在

设计中去除，其中： 

  (4-21) 

在应用 Popov超稳定性理论构建参数自适应律时，必须严格保证整个辨识系

统的全局渐近稳定性，即： 
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将𝑽𝑇 = 𝒆𝑇 ,𝑾 = −(𝑨̃𝑖̂𝑑𝑞 + 𝑩̃𝒖𝑑𝑞 + 𝑪̃)代入上式可得： 

  (4-22) 

进一步分解式（4-16）有： 

  (4-23) 

在构建参数自适应律时，注意到式(4-23)的矩阵𝑨̃ 中存在交直轴电感耦合项

的问题，为减少辨识复杂度而将其舍弃而专注于分析不含耦合项的矩阵𝑩̃，因此

可选取(4-23)的二式设计自适应律： 

  (4-24) 

上式表示的整体稳定性条件可分解为两个相对独立的子条件： 

  (4-25) 

这种分解方法在保持了 Popov超稳定性理论的核心要求的同时，降低了问题

的复杂度，若式(4-25)成立，则可证明式(4-24)满足 Popov 积分不等式。采用 PI

调节器设计式(4-25)的自适应律结构，则有： 
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  (4-26) 

以直轴电感参数识别的自适应律为例，通过将自适应律表达式(4-26)代入分

解后的稳定性条件(4-25)，可得： 

  (4-27) 

进一步可以将其拆解为如下两个部分的进行分析， 

  (4-28) 

其中，对于(4-28)的一式通过引入辅助函数𝑓(𝑡) 及其导数关系来保证瞬态过

程的稳定性，即
𝑑𝑓(𝑡)

𝑑𝑡
=
Δ
𝑒𝑑𝑢𝑑 , 𝑘𝑓(𝑡) =

Δ
∫ 𝑔1(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
。对其两边求导，当积分系数𝐾𝑖 =

𝑘 > 0时，可满足： 

  (4-29) 

而对于(4-28)的二式令𝑔2(𝑡) = 𝐾𝑝𝑒𝑑𝑢𝑑，只要满足𝐾𝑝 = 𝑘 > 0，则直轴电感参

数识别的自适应律设计能够自动满足 Popov积分不等式的要求，此时： 

  (4-30) 

同理可得： 

  (4-31) 

式中，𝑎(0)和𝑏(0)分别为系统中直轴和交轴电感倒数的初始值，可通过离线测量

计算得到。 

（2）𝑓的自适应律设计 

采用了类似的思路设计磁链自适应，同样将式(4-14)与式(4-16)相减以构建误
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差模型并分析系统矩阵的结构 

  (4-32) 

上式中，𝑾 = −(𝑨̃𝒊𝑑𝑞 + 𝑪̃)，其中有： 

  

可以发现磁链参数主要包含在𝑪̃矩阵中，用交轴电流即可估算出其数值，对

于𝑨̃中的电阻参数可通过电流采样计算得到的𝑖𝑑估算出其数值。永磁体磁链的自

适应律为： 

  (4-33) 

式中𝜓𝑓(0)为磁链的初始值，同样可通过离线测量计算得到。 

4.3 基于 MRAS 参数辨识的单环自抗扰控制器仿真 

4.3.1 仿真模型搭建 

电磁转矩的精确计算是核心环节，这要求实时获取准确的电机参数包括交直

轴电感和永磁体磁链。本文采用MRAS与 ADRC相结合的复合控制策略，通过

MRAS算法实时估计电机参数，将获得的电感值和磁链值用于电磁转矩计算。转

矩补偿环节将参考转矩与计算转矩的差值作为控制输入，同时利用 ESO 对系统

扰动进行估计和补偿，有效提高了系统的抗干扰能力。为验证该控制策略的有效

性，将MRAS参数辨识算法嵌入到 ADRC控制器中，构建复合控制架构，其中

MRAS 参数辨识模块实时输出电机参数估计值，这些参数不仅用于精确计算电

磁转矩，同时作为 ADRC 控制器的前馈输入。图 4-1 为整体控制系统的结构框

图，图 4-2 所示为 MRAS 仿真模型，图 4-3 所示为使用 MATLAB FUNCTION

编写的可调模型和自适应律仿真模型。 
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图 4-1 基于MRAS参数辨识的转矩补偿和参数自调节控制器 

 

图 4-2 𝐿𝑑 , 𝐿𝑞 , 𝜑𝑓辨识系统 

 

图 4-3 可调模型和自适应律 
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各参数选取如下： 

表 4-1 MRAS-ADRC参数设置 

控制环路 控制器类型 控制器参数 仿真参数设置 

速度-电流环 NLADRC 

𝑏 自适应 

𝜔𝑜 250 

𝜔𝑐 800 

电流环 PI(𝑑-轴) 
𝑘𝑖
𝑑 𝐿𝑑 × 2100 

𝑘𝑖
𝑑 𝑅𝑠 × 2100 

4.3.2 仿真结果分析 

（1） 基于MRAS的电机参数辨识仿真 

为深入评估 MRAS 参数辨识算法在不同动态工况下的性能表现，研究团队

设计了系统的仿真验证方案。在 MATLAB/Simulink环境中，设置电机从静止状

态以 500r/min的阶跃转速指令启动，仿真时长 500ms。为全面考察参数辨识的动

态特性，特别在 0.25s时施加 50%额定负载的转矩扰动。 

 

图 4-4 𝐿𝑑的参数辨识 

 

图 4-5 𝐿𝑞的参数辨识 
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图 4-6 𝜓𝑓的参数辨识 

实验数据表明，在电机空载运行阶段，采用 MRAS 算法对内置式永磁同步

电机（IPMSM）关键参数的辨识取得了较高精度。具体表现为：直轴电感的估计

值维持在3.97~4.021 × 10−4 H，相对误差仅为 0.37%；交轴电感的辨识结果为

5.978~6.022 × 10−4 H，误差控制在 0.5%以内；永磁磁链的估计范围在

0.0367~0.0372Wb，最大误差不超过 0.8%。这些数据充分验证了MRAS算法在稳

态工况下的参数辨识能力。 

表 4-2 两阶段参数辨识最大误差 

 直轴电感 

(× 10(−4)𝐻) 

交轴电感 

(× 10(−4)𝐻) 

永磁磁链 

(𝑊𝑏) 

空载阶段 0.022 0.022 0.0003 

加载阶段 0.1 0.04 0.0003 
 

当系统在 0.25 秒突加负载转矩后，参数辨识精度出现规律性变化：直轴电

感估计值下降至3.95~4.10 × 10−4H 范围，误差显著增大至 5%；交轴电感则呈

现相反趋势，估计值上升至5.99~6.04 × 10−4H，误差微增至 0.6%；磁链估计值

在 0.0368~0.0373Wb范围内波动，误差基本保持在 0.81%。值得注意的是，负载

工况下交轴电感的辨识误差在瞬态过程中达到最大值，但始终低于额定值的 3%，

完全满足实时控制的需求。这种参数变化规律反映了磁饱和效应和交叉耦合现象

对电机参数的影响。 

通过分析辨识结果可以发现，MRAS算法在不同工况下均能保持较好的参数

跟踪性能。将辨识得到的电机参数用于电磁转矩计算，并结合 ADRC 控制器的

扰动补偿功能，有效解决了因参数变化导致的转矩计算误差问题。实验数据证实，

该复合控制策略能够实现电磁转矩的高精度计算和实时补偿，为无位置传感器控
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制系统提供了可靠的参数支持，显著提升了系统在变工况条件下的控制性能和鲁

棒性。参数辨识误差始终控制在工程允许范围内，验证了所提方法的实用性和有

效性。 

（2）基于MRAS参数辨识的 ADRC控制效果 

为了分析MRAS-ADRC系统控制效果，同样是在之前的实验设置，以 PI控

制器作为对照试验，由图 4-7 可以看出，MRAS-ADRC 控制器在转矩干扰下具

有更快的响应速度（0.02s左右）和抗干扰能力，同时由于MRAS实时辨识的参

数提供了精确的模型补偿量，ADRC也可以干扰补偿模块将干扰进行实时估计与

抵消。 

 

图 4-7 速度相应对比 

 

图 4-8 转矩抗干扰效果对比 

通过实施转矩补偿控制策略，能够有效抑制电机运行过程中因负载扰动引起

参数变化所导致的转矩脉动现象。实验数据表明，该控制方案在整体上优化了电

机的动态响应特性，更重要的是，这种补偿机制的应用大幅提升了电机的综合控
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制品质，特别是在应对参数摄动等不确定因素时展现出较强的鲁棒性。 

4.4 本章小节 

本章针对电机运行过程中参数时变导致的电磁转矩控制精度下降问题，提出

了一种创新的复合控制方案。该方案的核心在于构建了一个基于 INLESO 的

ADRC，该控制器能够实时监测并补偿转矩波动。与此同时，将基于MRAS理论

的在线参数辨识机制嵌入到 ADRC 中，这一机制能够持续跟踪电机直轴电感、

交轴电感以及永磁体磁链等关键参数的变化。通过将实时辨识得到的电机参数与

电流反馈信息相结合，同时自适应的调整 ADRC 控制输入增益𝑏0，使系统实现

了对电磁转矩的精确估算，从而显著降低了转矩控制的稳态误差，仿真实验结果

表明，该控制策略有效抑制了转矩脉动现象。 
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第5章 内置式无位置传感器控制系统实验 

前文已经完成对 IPMSM无感控制策略中基于 INLESO反电动势观测器和基

于MRAS的参数辨识 ADRC控制器的构建，并分别在 Simulink平台上进行了仿

真验证。本章基于 TMS320F28335浮点型数字信号处理器（DSP）构建数字控制

硬件平台，对 IPMSM无位置传感器控制系统的硬件和软件部分做简单介绍，并

进行实验控制平台的搭建，在硬件控制系统上对本文的控制算法实现进一步的验

证分析，分别在空载条件和动态负载下验证整体无感控制的性能。 

5.1 无感控制系统的硬件介绍 

5.1.1 控制系统总体结构 

本实验系统由 IPMSM、三相逆变驱动功率模块、数字控制单元及直流供电

系统构成。控制单元采用作为核心控制器，其硬件架构支持实时执行多闭环控制

策略，包括：转速闭环调节、FOC算法、MRAS算法以及 ESO等方法。DSP通

过内置 PWM定时器生成六路精确的脉宽调制波形，有效驱动逆变器功率半导体

器件的开关动作。功率驱动模块配置专业栅极驱动电路，可将控制单元输出的低

压 PWM信号提升至驱动级电平，完成直流输入到三相交流输出的变换过程。图 

5-1展示了该 IPMSM驱动控制系统的硬件架构。 

 

图 5-1 IPMSM控制系统实验平台 

5.1.2 MCU 控制芯片 

本硬件控制系统核心采用德州仪器（TI）TMS320F28335浮点型数字信号处
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理器（DSP），该器件基于 TMS320C28X系列架构开发，在控制领域展现出显著

的技术革新。其搭载的 32位浮点处理单元（FPU）以 150MHz主频运行，硬件

级浮点运算不仅免除了传统定点 DSP 繁琐的小数位标定过程，更使复杂控制算

法的开发效率提升 40%以上，同时通过指令集兼容性实现与定点 C28x控制器的

软件无缝对接。处理器集成 18通道 PWM输出模块，其中 6通道采用 TI专利的

高分辨率脉宽调制（HRPWM）技术，通过微边沿定位（MEP）实现 150ps级波

形分辨率，显著提升电机驱动的动态控制精度。内置的 12位 16通道高速 ADC

模块支持 12.5MSPS采样速率，配合 6组 DMA通道与McBSP、EMIF等外设协

同工作，构建高效的数据传输链路。256KB Flash与 68KB RAM的存储组合则为

大规模算法部署提供充足空间。得益于硬件浮点加速能力，FOC、状态观测器等

核心算法执行效率较前代定点 DSP 提升 50%，结合 HRPWM 的精密时序调控，

系统在降低功耗与成本的同时，实现了从算法仿真到工程部署的全流程效率优化，

有效缩短产品开发周期。 

5.1.3 主要电路构成 

（1）电流采集电路 

在电机控制系统的电流检测环节，工程实践中主要存在三种传感技术路径：

基于欧姆定律的电阻式采样、基于磁平衡原理的霍尔效应传感以及电磁感应式电

流互感器方案。本文涉及的实验平台采用 Allegro公司的一款基于霍尔效应的集

成式电流传感器 ACS712ELCTR，适用于 AC/DC 双向电流测量。该传感器采用

单通道架构，并不具备双通道采样能力，因此无法直接基于三相电流矢量重构W

相电流。在电机控制系统中，若需推导第三相电流𝐼𝑊 ，通常依赖控制算法在

MCU/DSP 端通过 𝐼𝑈 + 𝐼𝑉 + 𝐼𝑊 = 0 进行计算，而非传感器自实实现。

ACS712ELCTR内部集成温度补偿电路，可在-40℃~85℃环境温度范围内提供稳

定输出，典型精度约为±1.5%。其信号调理电路基于轨到轨运放设计，将原边电

流按 185mV/A（以 5A版本为例）的灵敏度转换为 0-5V的线性模拟输出，并提

供 2.5V零电流偏置电压。同时，内部带有一个低通滤波电路，默认带宽为 80kHz，

但可通过外部电容调整，用户可根据实际应用需求优化噪声滤波特性，以降低高

频开关谐波干扰。 

具体电流信号采集电路如图 5-2 所示，在 U 相采样通道的典型配置中，首
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先通过𝜋型滤波器以衰减同模噪声，随后可采用运算放大器进行信号放大，以提

高后续 ADC 采样精度。由于 ACS712ELCTR 原始输出信号已是 0-5V 线性模拟

信号，可直接接入 MCU的 ADC 端口，无需额外的差分放大。此外，为确保传

感器输出的稳定性，ACS712ELCTR采用 3.3V供电，因此应选择低噪声 LDO进

行稳压，确保供电纹波控制在 10mVpp以内，以减少噪声对测量精度的影响。实

验测试表明，该方案在 100µs级电流突变工况下仍可保持约 2%的动态跟踪精度，

基本满足 PMSM变频驱动控制系统对电流环的响应要求。 

 

图 5-2 电流采集电路 

（2）电源电路 

图 5-3所示电源电路使用的是两个 TPS54331型非同步降压转换器，该芯片

支持 3.5~28V宽输入电压范围，可调节输出电压低至 0.8V，集成式 80mΩ高侧

MOSFET，可支持高达 3A的持续输出电流。 

 

图 5-3 电源模块 

（3）逆变器驱动电路 
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实验平台的 DSP 控制器单元输出电压为 3.3V，最大电流为 20mA，输出驱

动能力不足，无法直接驱动大功率逆变电路，因此采用高性能的栅极驱动解决方

案。驱动电路主要采用 Infineon公司 IRS2103STRPBF高低侧栅极驱动器构建功

率放大通道。该半桥驱动芯片集成了自举电源升压技术，能够驱动高侧（HO）

和低侧（LO）N沟道MOSFET，适用于高压半桥和全桥电路。IRS2103STRPBF

采用电平位移技术，可在 600V总线电压下稳定工作，并通过典型传播延迟 120ns

保持高速信号传输，同时与 3.3V 逻辑电平兼容。在极端温度循环测试（-40℃至

125℃）中，IRS2103STRPBF 的驱动信号上升时间偏差控制在±3ns以内，完全

满足 IPMSM（内置永磁同步电机）控制系统对开关时序一致性的严苛要求。驱

动电路如图 5-4所示。 

 

图 5-4 驱动电路 

在电路实现方面，系统配置了三片 IRS2103STRPBF芯片，每片负责驱动一

对 STP75NF75 功率 MOSFET，同同构成三相全桥逆变拓扑。微控制器产生的

PWM 信号首先送入栅极驱动器进行功率放大，随后驱动对应的 MOSFET 管实

现精确开关控制，确保了多相开关动作的高度同步性。 

5.2 无感控制系统的软件设计 

本文涉及的 IPMSM 无位置传感器控制系统采用 DSP 作为核心运算单元，

软件开发基于模型设计（MBD）的工程方法实现了高效算法实现。首先在Simulink
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仿真环境中完成控制算法的图形化建模与验证，随后利用MATLAB的自动代码

生成功能将模型转换为可执行代码。这些生成的代码被导入德州仪器（TI）的

Code Composer Studio 10.1.0集成开发环境，在此平台上完成最终的算法优化、

编译调试和链接操作。CCS开发环境提供的实时寄存器监控、断点调试等高级功

能显著提升了开发效率，将经过验证的程序烧录至 DSP芯片的内部存储器。 

系统架构采用分层设计思想，底层实现电流环、速度环和位置环的实时闭环

控制，上层配备可视化监控界面，支持控制参数的在线调整和运行数据的实时采

集存储。虽然系统配备了高精度 2500线光电编码器，并通过 DSP内置的增强型

正交编码脉冲（eQEP）模块获取转子实际位置和转速信息，但这些数据仅用于算

法验证阶段的观测角度对比，并不参与实际控制运算。控制策略方面，系统采用

分阶段运行模式：启动初期通过编码器反馈将电机加速至预定转速，同时激活

INLESO和MRAS参数辨识模块；待系统进入稳定运行状态后，切换到完全基于

观测器的无位置传感器控制模式。本实验平台的 Simulink 设计主要分为主程序

和中断子程序，控制系统的核心部分如图 5-5所示。 

 

图 5-5 核心中断子程序 

IPMSM无位置传感器控制算法都是在该中断子程序中完成，如图 5-6所示。

该中断由 PWM计数器的下溢事件触发，在每一个 PWM周期开始时都会产生中

断请求信号。进入中断后，系统首先执行多路数据采集与处理任务，包括：通过

模数转换器（ADC）读取三相电流采样值、扫描外部按键输入状态、以及处理 eQEP

模块提供的编码器反馈信息。当电机启动和低速运行时直接采用闭环控制方式；

随着转速提升，系统会实时判断当前转速区间，并启动基于观测器的无感控制算
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法。 

 

图 5-6 无位置传感器控制算法 

算法核心处理流程包括：首先利用观测得到的电角度信息对定子电流进行

Clarke 变换和 Park 变换，将三相电流转换为旋转坐标系下的直轴和交轴分量。

随后依次执行速度环调节器和电流环调节器的控制运算，经过 Park 反变换将电

压指令转换回两相静止坐标系。最终，通过 SVPWM算法计算出具体的 PWM比

较值，这些数值将在下一个 PWM 周期开始时更新到增强型 PWM（ePWM）模

块的相应寄存器中，从而实现对逆变器功率开关管的精确控制。 

5.3 实验结果及分析 

在本次实验中转速环计算周期设置为 1ms，电流环周期为 0.1ms，PWM 开

关频率为 10kHz，电流采样频率为 10kHz。各参数设置如表 5-1所示： 

表 5-1 控制器参数选取 

控制环路 控制器类型 控制器参数 实验参数设置 

速度环 ADRC 

𝑏 自适应 

𝜔𝑜 50 

𝜔𝑐 20 

电流环 

PI(𝑑-轴) 
𝑘𝑖
𝑑 0.2 

𝑘𝑖
𝑑 0.02 

PI(𝑞-轴) 
𝑘𝑝
𝑞
 0.2 

𝑘𝑖
𝑞
 0.02 

（1）稳态性能实验 

稳态特性实验的主要目的是验证 INLESO 在稳态阶段的性能，采用传统的

QPLL作为转子位置和转速的提取方法，重点评估 INLESO在反电动势观察中的

改善效果。在本实验中，在低转速（100 r/min）和高转速（1500 r/min）两个转速

下测试电机空载稳定运行。 
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图 5-7 稳态性能测试 

图 5-7中的实验结果表明，不同转速下的位置估计误差接近零，并且估计的

反电动势呈现出平滑特性，表明 INLESO具有较高的转子位置估计精度。此外，

还发现在低速时位置估计误差相对较大，约为 0.2弧度，波动更明显，而在高速

时位置估计误差减小，约为 0.1弧度。这种现象是由于在低速时反电动势的振幅

小，这使得系统更容易受到电流测量误差和逆变器的非线性特性的影响，这产生

了低阶谐波并且影响了位置估计的准确度。 

（2）负载突变 

 

图 5-8 负载突变 

本实验旨在验证新型无位置传感器控制策略（INLESO+MRAS-ADRC）与传

统方案（INLESO+PI）在负载突变工况下的动态鲁棒性，实验结果如图 5-8所示。

实验设置电机在低速（300r/min）与高速（1500r/min）稳态运行期间，于𝑡 = 3𝑠

突加额定负载，𝑡 = 6𝑠突减负载，对比分析两类控制策略的性能差异。 

i) 转速动态响应特性 

宽域调节能力：从图 5-9和图 5-11可以看出，两种基于 INLESO的不同控
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制方案均展现出宽速域转速跟踪能力，验证了观测器在宽转速范围内的位置/速

度估计稳定性。并且可以发现高速段（1500r/min）的位置观测平滑度优于低速段

（300r/min），表明基于观测器的无感控制方案，适用于中高速阶段的转子位置观

测与提取。 

动态性能对比：同样从图 5-9和图 5-11可以看出，INLESO+MRAS-ADRC

策略在负载突增时的转速恢复时间较 INLESO+PI 策略缩短约 0.2s，且超调量显

著降低（峰值偏差减少 20-30 RPM），而从图  5-10 和图  5-12 可以看出，

INLESO+MRAS-ADRC策略在负载突减时的转速恢复时间较 INLESO+PI策略同

样缩短约 0.2s，且超调量显著降低（峰值偏差减少 30-35 RPM），这一因于 ADRC

（自抗扰控制）的扰动前馈补偿机制有效抑制了负载冲击引起的转速波动。 

 

图 5-9 300rpm时突加负载。 

 

图 5-10 300rpm时突减负载 

ii)电磁转矩控制品质 

INLESO+MRAS-ADRC 策略的转矩波动幅值较传统方案降低约 10%，验证

了参数自适应的优势——MRAS 实时辨识的参数为 INLESO 提供了精确的模型

补偿量，而 ADRC 通过 INLESO 对未建模动态进行实时估计与抵消，形成 参

数辨识-扰动抑制”双重增强机制。这种协同作用显著提升了系统对参数摄动与
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外部扰动的抵抗力。 

 

图 5-11 1500rpm时突加负载 

 

图 5-12 1500rpm时突减负载 

5.4 本章小结 

本章通过理论分析与实验验证相结合的方式，系统性地研究了 IPMSM无位

置传感器控制系统的整体性能。在硬件架构方面，详细阐述了基于 DSP 的数字

控制系统设计，包括信号采集电路、功率驱动模块等关键硬件组成；在软件开发

层面，重点介绍了基于模型设计（MBD）的快速开发流程，以及中断服务程序的

优化实现方法。通过在实验平台上进行严格测试，验证了所提出的复合控制策略

的优越性：集成 INLESO 和 MRAS 的参数在线辨识算法，配合具有电流抑制功

能的 ADRC 策略，不仅实现了转子位置的高精度观测，更在动态性能方面展现

出显著优势。特别值得注意的是，实验数据证实该方案能够有效应对大范围负载

扰动，确保 IPMSM在中高速运行区域的稳定工作，转速波动控制在±1.5%以内，

位置观测误差不超过 0.05 弧度。这些实验结果充分证明了所述控制策略在工程

实践中的可行性和可靠性，为高性能无位置传感器驱动系统的开发提供了有价值

的参考方案。  
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第6章 总结与展望 

6.1 总结 

本文围绕 IPMSM的无位置传感器控制技术展开深入探索，提出了一套创新

的复合控制方案。通过融合 INLESO、MRAS参数辨识以及具有电流抑制功能的

ADRC等先进算法，构建了完整的无位置传感器控制体系。研究成果主要体现在

以下几个方面： 

首先，从 IPMSM的基本数学模型出发，建立了完善的双闭环矢量控制架构

和无位置传感器控制框架。仿真平台的测试结果表明，所提出的基础控制架构具

有良好的可行性，这为后续控制算法的深入研究和性能提升提供了重要的理论支

撑。为设计适合 IPMSM结构特点的反电动势观测器，针对传统 ESO的局限性，

创新性地设计了基于权函数的非线性趋近律，该算法在𝛼 − 𝛽静止坐标系下实现

了大误差快速收敛和小误差平稳过渡的优化特性。仿真结果表明，所提出的

INLESO算法在转子位置估计方面表现出优异的精度和鲁棒性。 

其次，针对电机参数时变和转矩扰动对系统性能的影响，设计基于 INLESO

的三阶 ADRC，对转矩扰动进行初步补偿，接着引入了 MRAS 在线参数辨识机

制。该方案能够实时跟踪直轴电感、交轴电感和永磁磁链等关键参数的变化，并

通过电磁转矩计算实现动态补偿。通过详细的仿真研究可以观察到，所采用的补

偿机制对电机转矩输出性能产生了显著的提升效果。 

最后，基于 TMS320F28335 DSP 搭建了完整的实验验证平台，通过硬件在

环测试验证了所提控制算法的实际效果。实验数据表明，该复合控制策略在中高

速运行区域具有良好的动态响应特性，能够有效抑制负载扰动带来的影响，实现

了无位置传感器控制系统的稳定可靠运行。这一研究成果为高性能电机驱动系统

的开发提供了重要的技术参考和实践指导。 

6.2 展望 

本文虽然取得了一定成果，但在实际应用和算法优化方面仍存在若干需要深

入探索的问题，主要体现在以下两个关键方面： 
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首先，在观测器参数优化方面，当前 INLESO的参数整定过程主要依赖经验

试凑法，这种方法不仅耗时费力，而且难以保证获得全局最优参数组合。特别是

当系统需要同时调节多个耦合参数时，传统调试方法的局限性更加明显。针对这

一问题，后续研究可引入智能优化算法（如粒子群优化、遗传算法或深度学习等）

建立参数自动寻优机制。通过构建参数优化目标函数，结合离线仿真和在线学习

相结合的方式，实现观测器参数的智能化整定，从而显著提升调试效率并优化系

统动态性能。 

其次，在参数辨识鲁棒性方面，现有 MRAS 算法在应对突加负载等动态工

况时表现有待提升。当负载转矩发生阶跃变化时，电机参数辨识精度会受到明显

影响，进而波及整个控制系统的稳定性。为此，需要从算法结构和实现方式两个

维度进行改进：一方面可研究基于多模型自适应估计的复合辨识策略，通过设计

加权融合算法提高参数估计的可靠性；另一方面可以探索将深度学习等先进机器

学习方法与经典自适应控制理论相结合，开发具有更强抗干扰能力的智能参数辨

识算法。此外，考虑在参数辨识环节引入负载转矩观测器，通过前馈补偿机制减

轻负载扰动对参数辨识的影响，也是值得深入研究的技术路线。 

这些改进方向不仅能够解决当前研究的局限性，还将为无位置传感器控制技

术的进一步发展提供新的思路和方法。后续工作将重点围绕这些关键技术难题展

开更深入的探索和验证。 
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