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基于滑模变结构的永磁同步电机无位置传感器控制研究 

摘  要 

永磁同步电机（Permanent Magnet Synchronous Motor，PMSM）因结构简单、

无励磁损耗、效率高被应用于伺服控制系统中。然而，PMSM 的可靠运行需获得

可靠的转子位置及转速信息，由机械传感器获取转子位置的方法不仅增大了电机

体积、而且限制了电机的应用场合。因此，PMSM 无位置传感器控制技术应运而

生，成为当下的研究热点。本文以表贴式 PMSM 为研究对象，对零低速段，从

加快转速收敛、降低其超调及增强系统抗干扰能力等方面对无位置传感器控制进

行研究。本文主要研究内容如下： 

首先，分析了 PMSM 的结构，利用坐标变换公式推导了 PMSM 在三种不同

坐标系下的数学模型。详细阐述了 PMSM 的矢量控制技术及空间矢量脉宽调制

技术，为后续章节奠定了基础。 

其次，改进了 PMSM 矢量控制系统的转速环和 q 轴电流环。针对传统矢量

控制系统中存在的转速超调、抖振及抗干扰能力差的问题，设计了非奇异快速终

端滑模控制器（Non-singular fast terminal sliding mode controller，NFTSMC），

NFTSMC 的趋近率函数由主导趋近阶段的开关函数和主导滑动阶段的指数函数

组成，NFTSMC 的滑模面为改进的非奇异快速终端滑模面，将 NFTSMC 用于转

速环，加快转速收敛的同时减弱了转速超调。而为增强 q 轴电流跟踪性能，设计

基于超扭曲算法（Super-Twisting Algorithm，STA）的 q 轴电流环控制器（super-

twisting algorithm q-aix，STAq），其属于二阶滑模控制器，提高滑模控制器的阶

次，削弱了转速抖振，增强了转矩跟踪性能，降低了三相电流的高次谐波，改善

了三相电流畸变问题。 

然后，优化了无位置传感器中的传统脉振高频电压注入法。分析了传统脉振

高频电压注入的实现原理，推导了其在两相旋转坐标系下的数学模型，该方法存

在依赖电机凸极效应及因带通滤波器导致的相位滞后等问题，设计了从两相静止

坐标系 αβ 的两个坐标轴分别提取两相静止电流 iα、iβ，并将 iα、iβ与同步电流信

号调制后输入位置跟踪观测器，以估算电机位置及转速信息，从而实现无位置传

感器控制的方法。 
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最后，分别在 MATLAB/Simulink 软件中和 AISim 半实物仿真实验平台上，

将本文的控制策略与转速环 PI 和转速环传统滑模控制器进行仿真与实验对比，

结果表明：基于本文所述控制方法实现的系统，不仅改善了无位置传感器控制系

统中转速超调和转速的抖振问题，而且增强了无位置传感器控制系统的抗外界干

扰能力，减少了相位滞后。 

关键词：永磁同步电机；滑模控制；脉振高频电压注入法；无位置传感器。 
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Research on sensorless control of Permanent Magnet 

Synchronous Motor based on sliding mode variable 

structure 

Abstract 

Permanent Magnet Synchronous Motor (PMSM) whose properties include simple 

structure, no excitation loss and high efficiency etc. is used greatly in servo control 

systems. However, reliable rotor position and speed information are guarantees for 

operation of the PMSM. The method of obtaining the rotor position by mechanical 

sensors not only increases the size of the motor, but also limits the application of the 

motor. Therefore, the sensorless control technology of PMSM came into being and has 

become a research hotspot. The surface-mounted PMSM is foucsed on in this paper, 

and then the sensorless control is studied in the zero and low-speed section from the 

aspects of accelerating the speed convergence, reducing its overshoot and enhancing 

the anti-interference ability of the system. 

Firstly, the structure of PMSM is analyzed, while the mathematical model of 

PMSM in three different coordinate systems is derived by using the coordinate 

transformation formula. The vector control technology and space vector pulse width 

modulation technology of PMSM are elaborated in detail, which lays the foundation 

for the subsequent chapters. 

Secondly, the speed loop and q-axis current loop of the PMSM vector control 

system were improved. In order to solve the problems of speed overshoot, jitter and 

poor anti-interference ability in the traditional vector control system. A non-singular 

fast terminal sliding mode controller (NFTSMC) was designed, in which the approach 

rate function is composed of the switching function that dominates the approach stage 

and the exponential function that dominates the sliding stage. And the sliding mode 

surface is an improved nonsingular fast terminal sliding mode surface, which 

accelerates the speed convergence and weakens the overshoot. In order to enhance the 

performance of q-axis current tracking, a q-axis current loop controller STAq (super-
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twisting algorithm q-aix, STAq) based on super-twisting algorithm (STA) was designed, 

which belongs to the second-order sliding mode controller, which improves the order 

of the sliding mode controller, weakens the speed jitter, enhances the torque tracking 

performance, reduces the high-order harmonics of the three-phase current, and 

improves the problem of three-phase current distortion. 

Then, the traditional pulsating high-frequency voltage injection method in 

sensorsless control was optimized. The implementation principle of the injection 

method is studied. And its mathematical model in the dq coordinate system is derived, 

which has the problems of relying on the saliency effect of the motor and the phase lag 

caused by the bandpass filter. And proposes a method of extracting the two-phase 

stationary current iα and iβ from the two-phase stationary coordinate system αβ 

respectively. And modulating the iα, iβ and synchronous current signals into the position 

tracking observer to estimate the motor position and speed information, so as to realize 

the control method without position sensor. 

Finally, the simulation and experimental comparison of the control strategy 

proposed in this paper with the traditional sliding mode controller of the speed loop PI 

and the speed loop in MATLAB/Simulink software and the AISim hardware-in-the-

loop simulation experiment platform are carried out. The experimental simulation 

results show that: The proposed control strategy not only reduces the speed overdrive 

and chattering in sensorless control systems, but also enhances the ability of resisting 

external interference and reduces the phase lag. 

KeyWords: Permanent Magnet Synchronous Motor, Sliding Mode Control, High-

Frequency Voltage Injection Method, Sensorless Control. 
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第 1 章 绪论 

1.1 研究背景及意义 

由于国家经济与社会的发展需要消耗大量能源，而我国能源分配不均且贫乏，

实现节能减排迫在眉睫。电机作为用电量最大的终端耗电设备，提高其能效对加

快推进工业节能、绿色发展具有重要意义。按供电方式可将电机区分为直流电机

与交流电机。直流电机虽控制简单，但由于电刷及换向器的存在，增加了其维护

成本。感应电机动态性能好且成本低，但其调速性能差。随着电力电子技术的发

展，新型电力电子元器件的发现，现代控制算法的快速更新，交流调速系统的低

成本，运行可靠性高、便于维护的优势逐渐凸显出来，使得交流调速系统的控制

更简单。而永磁同步电机（Permanent Magnet Synchronous Motor，PMSM）因可

靠性高，在交流调速系统的应用中具有重要地位。 

PMSM 转子使用永磁体，可提供主磁场，无需励磁电流，因而功率密度高。

除此之外，PMSM 还具有体积小、损耗低、动态稳定性高等优点被广泛用于交流

调速系统[1][2]。而拥有更高性能的新型铁磁材料铷铁硼的出现，进一步降低了

PMSM 的生产制造成本。20 世纪 90 年代，PMSM 广泛应用于工业生产，国防军

工，新能源汽车等领域。 

PMSM 调速控制系统中，经典的控制算法为矢量控制。在矢量控制方法中，

PMSM 内环、外环均采用原理简单的比例积分（Proportional integral control，PI）

控制电机运行。然而，在实际的应用中，PI 控制响应速度慢，易受内部参数及外

部变化的干扰，因而对系统的控制效果不佳。因此，为提高 PMSM 调速性能以

满足系统快速稳定运行，应采用更为先进的控制算法用于系统内外环进行调速。

滑模控制（Sliding Mode Control, SMC）因其运行状态可设计，不因系统内外干

扰而改变，动态响应快。同时，滑模控制器的设计，无需知道系统精确的数学模

型便可对系统控制方式进行优化与设计[3]，滑模控制器参数简单易调节，有利于

实现。因此，滑模控制技术被用于电机控制领域。但是，滑模控制存在的抖振问

题，可能影响系统稳定运行，导致其工程应用受限。 

不管采用何种方法控制 PMSM 稳定运行，都需得到 PMSM 位置、转速等信

息，电机的转速和位置是电机控制过程中最重要的控制环路影响因素。在经典双
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闭环控制系统中，通常采用机械式传感器得到位置、转速信息。机械式传感器在

满足控制要求的同时存在以下问题[4][5]： 

（1）会增加电机尺寸，影响电机封装的密闭性。 

（2）机械式传感器对应用场景敏感，受振动、高温等外界因素影响时易损

坏，影响转子位置的检测精度，从而影响系统的稳定运行。 

（3）对容量小，成本低的控制系统，位置传感器的安装使得系统的成本增

高，不利于电机产品低成本化发展。 

为克服以上问题，无位置传感器控制系统逐渐出现在大众视野。无位置传感

器控制系统通过电压、电流等信号得到转子位置及转速信息。当电机处于中高速

运行状态时，普遍采用基波模型法[6][7]，当电机处于零低速运行状态时，使用高

频（High Frequency, HF）注入法[8][9]。文献[10]利用饱和函数改进滑模观测器，

改进后的系统降低了转速抖振，提高了系统稳定性。文献[11]在两相静止坐标系

中注入电流从而获得角度信息，省去了带通滤波器，降低了其对系统带宽的影响。

文献[12]设计的基于无差拍预测控制的高频注入法，将代价函数中的电流跟踪误

差转化为电压跟踪误差，对参数不匹配具有鲁棒性。 

1.2 永磁同步电机驱动控制技术研究现状 

若要 PMSM 工作在稳态精度高、抗干扰能力强的控制系统中。需要设计高

性能控制算法，来满足 PMSM 高动态性能的需求，而微处理器及新型电力电子

元器件为其提供了物质基础。PMSM 具有非线性及强耦合性的特点，为了满足

PMSM 高性能的工作，国内外学者提出了许多控制算法，目前，PMSM 驱动控

制最常用的三种控制策略是：恒压频比控制[13]、矢量控制[14]、直接转矩控制[15]，

以下简要介绍。 

恒压频比控制策略：其控制原理为，固定电机转速与输出电压的比值，使输

出电压与电流在不同转速下都是正比关系，可使得电机的有功输出及电机气隙磁

通不变。恒压频比控制策略的目标是获得相对理想的转矩-转速特性。该方法无

需定子电流信息及转速反馈，属开环控制，成本低，鲁棒性差，难以适应负载扰

动较大的场合，主要应用于水泵、风机等控制精度要求较低的场合。 

矢量控制策略：又称磁场定向控制，灵感源于直流电机的控制方式，其原理

为将定子电流分解为励磁电流和转矩电流。励磁电流产生磁场，转矩电流产生转
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矩，这两个电流在任何时刻都相互正交，实现了电流解耦。矢量控制可实现精确

的速度控制，从而得到良好的转矩响应，可控制 PMSM 的全速域稳定运行。但

矢量控制要进行复杂的坐标变换，因而需要高性能的数字信号处理器、高精度的

转速传感器，大大增加了控制系统的成本。而半导体技术及微处理器的进步，使

得处理器的成本降低，进而推动了矢量控制的工程应用，如今，矢量控制技术在

高性能电机控制系统中具有重要地位。 

直接转矩控制策略：将转矩作为被控量，把电机和逆变器当作整体，在定子

坐标系下采用空间矢量、定子磁场定向的原理分析电机的数学模型，计算电机磁

链和转矩的值。然后，用离散的两点式调节器分别比较磁链和转矩的计算值与参

考值，若二者中有一个误差超过允许值，变频器的功率晶体会切换，产生 PWM

信号，控制逆变器的开关状态，快速缩小误差，以获得高动态性能的转矩。直接

转矩控制不用解耦定子电流、控制结构简单、信号处理的物理概念明确。但该控

制方法当电机在低速段运行时转矩和磁通脉动大。 

1.3 永磁同步电机速度控制研究现状 

PMSM 矢量控制系统中，速度环采用 PI 控制器，PI 控制器参数少、易于整

定及实现，能满足一定的控制需求。然而，由于 PI 控制是基于误差反馈消除误

差的原理，易使初始控制量大，常产生超调，导致闭环系统无法平衡快速响应与

超调[16]-[18]。另外，PI 控制器动态品质不佳，对增益变化过于敏感，且对变化的

扰动抑制能力有限，无法满足高性能电机控制系统的要求。因而，学者们提出将

非线性控制算法用于 PMSM 的速度环控制，目前，常用的速度环控制算法有自

抗扰控制[19][20]、滑模控制[21][22]、智能控制[23][24]。 

自抗扰控制：自抗扰顾名思义就是自发、主动、直接的去抑制扰动。自抗扰

技术把由系统的未建模动态和外部扰动组成的扰动当作总扰动进行补偿，其核心

理念是误差反馈控制。自抗扰控制器的组成部分有：（1）安排过渡过程、提取输

入信号的跟踪微分器（TD），TD 用于解决超调与快速之间的矛盾；（2）估计总

扰动并给予反馈的扩张状态观测器（ESO），其具有抗干扰的作用；（3）对总扰动

进行补偿的非线性组合控制器（NLSEF）。自抗扰的结构框图如图 1-1 所示。 
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图 1-1 自抗扰的结构框图 

自抗扰控制能提高系统的抗干扰能力，适用于非线性和不确定的控制系统。

但其参数众多，调整参数过于麻烦、响应速度慢。为优化这些问题，文献[25]对

非线性自抗扰控制进行线性化处理，有效优化了转矩曲线特性，使转速曲线更加

平滑，但转矩曲线波动较大。文献[26]将二阶自抗扰控制器用于转速环和 q 轴电

流环，虽能改善转速及电流性能，但参数极多且相互关联，使得参数调整过于复

杂。文献[27]将自抗扰控制器应用于慢扫快回变速扫描成像的永磁同步电机伺服

系统中，相比于传统 PI 控制，转速改变时能快速到达新设置的给定转速且无超

调，效果较好。 

滑模控制：属于非线性控制，非线性表现为控制的不连续性。滑模控制方法

的实现基于滑模面，其核心思想是使系统快速、准确的地滑动到滑模面上，并保

持在该滑模面上运动，以实现对系统的精确控制。滑模控制对参数变化及扰动不

敏感、不需要在线辨识，被广泛用于电机控制系统中。文献[28]分别为电流环和

转速环设计了非线性比例终端滑模面及快速终端滑模面，有效改善了转速超调及

抗干扰能力。文献[29]分别为直流无刷电机的双环设计了新的趋近率算法取代等

速趋近率，趋近过程更快，稳定运行时滑动范围更小，抑制了转速及电流抖振，

系统运行更加稳定。另外，滑模控制算法还可以与其它控制算法复合使用。 

智能控制：在工程应用中，当被控对象的数学模型无法精确描述时，传统的

控制算法不再使用，智能控制应运而生。智能控制能够像人一样学习、分析并给

出决定。其研究目标不是被控对象，而是控制器本身。其核心是高层控制，能对

复杂系统进行全局控制。智能控制系统有补偿和判断决策能力。智能控制的非线

性、变结构等特点能契合交流伺服系统的模型不确定性、非线性，从而提高系统

可靠性。常用的智能控制算法有模糊逻辑，神经网络，专家系统等。 
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1.4 永磁同步电机无位置控制技术研究现状 

从 20 世纪 70 年代开始，学者们就对无位置传感器在交流调速中的应用展开

了研究，并取得了一定的成果。20 世纪 70 年代后期，M.Ishida 等提出了利用电

机转子的磁显特性估算转子位置。在 1983 年，无位置传感技术被 R.Joetten 和

Maeder 成功用在交流伺服控制系统中。国内主要研究无位置传感器控制过程中，

高频注入对系统稳态精度和动态性能的影响，找出影响因素，对其进行补偿，从

而提高系统的性能。相继提出了高频信号注入法、IF 控制方法等。总之，在国内

外学者的不断努力下，无位置传感器控制技术得到了蓬勃发展，中高速运行常采

用基波模型法，如滑模观测器（Sliding Mode Observer，SMO）[30]-[34]、模型参考

自适应（Model Reference Adaptive System，MRAS）[35]-[37]，零低速运行时常采用

高频注入法，如旋转高频注入法[38]、脉振高频注入法[39]-[41]。控制方法分类如图

1-2 所示。 

 

图 1-2 无位置控制技术分类 

1.4.1 永磁同步电机中高速无位置控制 

PMSM 在运行过程中，当其转速位于中高速段时，永磁极与定子绕组之间相

对运动较大，能产生较大的反电动势，可将其观测出来估算转子位置。中高速段

常用开环估算法和闭环观测器法估算转子位置。 

开环估算法：这种方法基于电机的理想模型，利用电机的定、转子磁链和电
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压空间矢量方程估算电机转速。常用的有直接计算法、基于电感变化的估算和基

于电流电压的估算法。采用此类方法获取转子位置时虽然简单，但精度较低，且

受外界干扰大。由于开环控制系统的动、稳态性能都难以保证，一般在中高速段

采用闭环观测器法。 

闭环估算法：利用电机的电压电流方程估算转子的转速和位置信息。常用的

有 SMO、MRAS、扩展卡尔曼滤波器（EKF）。 

（1）SMO 源于滑模控制，是一类动态系统。其主要思想是根据滑模曲线的

变化观测系统状态的变化。SMO 不仅能通过测量系统的输入输出推导出系统内

部状态估计值，还能采用反馈迫使系统状态始终处于滑模曲线上，使得估计输出

约等于测量输出。SMO 主要用于跟踪和控制系统。SMO 在 20 世纪 90 年代被日

本学者 T.Furuhashi 提出，并实现了直流无刷电机的无位置传感器闭环控制。SMO

是一种非线性状态观测器、对参数变化不敏感且不依赖系统模型。但因传统 SMO

使用的开关函数，存在零极点问题，易导致电机抖振，影响无位置传感器控制性

能。为此，学者们为抑制电机抖振做了工作。文献[42]改进了绝对值幂次趋近率

算法，并通过状态观测器观测转子位置信息，以便及时对转子位置进行补偿，有

效抑制了转速超调但转速收敛较慢。文献[43]、[44]分别将高阶滑模控制器用于

主动磁轴承控制转子悬浮位置以及车辆轮胎在地面摩擦时的状态和位置输入估

计，仿真实验结果分别验证了转子位置具有更好的动态特性及轮胎摩擦状态估计

和未知输入估计的有效性，共同验证了高阶滑模控制器可有效改善控制系统的抗

干扰性能。 

（2）MRAS 采用了参考模型，由参考模型规定系统要求的性能。给参考模

型和可调模型通入相同的外部信号，观测两个模型的输出值。通过调节可调模型

的参数，使两个模型的输出值尽可能相等，从而实时跟踪电机的转速和转子位置。

MRAS 始于 20 世纪 50 年代后期，经历了优化局部参数、提高系统稳定性、解决

系统状态不可测问题、提高系统鲁棒性四个发展阶段。MRAS 虽然计算方便，但

对参数变化敏感，抗干扰能力差，常与滑模观测器结合，提高控制器的自适应及

抗干扰能力。 

（3）扩展卡尔曼滤器（EKF）[45]利用最小方差预测并修正结果，是一种非

线性系统的随机观测器。EKF 的优点之一是，当系统出现测量噪声时，仍能正确
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的在线估计系统的状态，进而实时控制系统。EKF 的滤波器增益能适应环境变化

自动调节，其输出能跟踪系统的状态，具有优化和自适应的功能，能更好地抑制

噪声干扰。使用 EKF 获取电机位置时依托电机模型，涉及到的电机矢量方程较

多，数据处理复杂，且需要实时计算，所以对硬件要求高。 

1.4.2 永磁同步电机零低速无位置控制 

永磁同步电机低速运行时，反电动势值小，受传感器检测精度和噪声影响大，

利用反电动势估计转子位置误差大，因此，反电动势估计转子位置不适用于电机

低速运行。而零速时，电机无反电动势，更无法利用反电动势估计转子位置。目

前，PMSM 零低速运行时，利用其凸极特性，常使用高频注入法。另外，预定位

法也常用于 PMSM 零低速运行，以下简介这些方法。 

（1）预定位法：向电机的定子绕组注入固定方向的电流，从而产生电磁力

拖动电机到预先设置的位置。其优点是若预定位成功，转子的初始角度就是实际

角度或相差不大。但若注入电流方向不确定，电机转子会随机转动，可能导致初

始角度与实际角度相差较大，预定位失败。 

（2）旋转高频电压注入法：适用于凸极式电机。在电机定子绕组内注入三

相对称的高频正弦电压信号，产生高速旋转但幅值不变的空间电压矢量。电压矢

量可产生高速旋转磁场，其速度远快于转子旋转速度，致使旋转磁场受到转子凸

极周期性的调制，导致定子高频电流成为载波电流，且包含转子位置信息。解调

处理定子高频电流获取转子位置信息，实现电机的无位置传感器控制。 

旋转高频电压注入法最初由 R.D.Lorenz 和 Mattbew J.Corley 教授在一台凸极

式 PMSM 上实现。国内起步较晚，清华大学的李永东教授，使用低频电流信号

和观测器实现了 PMSM 的无位置控制，采用磁链观测器法实现了异步电机的无

位置控制。沈阳工业大学的王庆鼎教授等成功在内置式 PMSM 的无位置传感器

控制中应用旋转高频注入法。旋转高频注入法的主要问题为提取信号复杂，导致

转子估计位置误差大。为解决这一问题，学者们分析了影响位置的因素，提出了

许多解决方法。文献[46]将高频信号注入虚拟旋转轴中，利用复合磁场旋转轴下

的电压模型估计永磁体的磁通链，在一台 2.2kw 的 PMSM 驱动器上进行了实验

验证。文献[47]在旋转坐标系中提取高频电流信号、解调位置信息，利用正、负

序高频电流相位的关联性，实现控制延时和解调延时的自动补偿，提高了位置解
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调的精度。 

（3）脉振高频电压注入法：在电机定子绕组内注入脉振的电压信号，使其

直接作用在两相旋转坐标系的 d 轴上，在电机内部产生脉振的电压矢量。电压矢

量会导致电机内部形成脉振的交变磁场，且该磁场沿 d 轴与励磁磁场叠加在一

起。叠加后的磁场会改变励磁磁路的饱和程度，使励磁磁路具有凸极性，会对注

入的电压信号产生调制作用。当注入的脉振电压信号偏离励磁轴线时，响应的高

频电流便会成为带有转子位置信息的载波电流信号。提取 q 轴高频电流，通入带

通滤波器滤波，再对所得信号解调处理，得到含有位置误差信号的函数，通过锁

相环计算得到转速、位置信息。因为该方法能产生饱和凸极效应，使表贴式 PMSM

的交轴电感与直轴电感不再相等，因此也适用于表贴式 PMSM。该方法最初由

S.K.Sul 教授在一台表贴式 PMSM 上成功应用。 

近年来，针对电机低速运行时，如何提高估计的转子位置和转速精度，学者

们做了很多研究工作，且取得了一定的成果。文献[48]改进了传统脉振高频注入

法，加入虚拟高频旋转坐标系，引入载波频率判断转子磁极，解决了部分脉振高

频注入法的过零点问题。文献[49]在传统的开环 I/F 中注入脉振高频电压，处理

采样到的三相电流，从而获取轴系夹角信息。同时，利用 PI 控制器实现负载变

化动态调节电流幅值和电角速度，使 PMSM 运行在最大转矩电流比下。 

1.5 论文主要研究内容 

本文的研究对象为表贴式 PMSM，结合 id
*=0 的矢量控制方法，对 PMSM 无

位置传感器控制系统中转速环和高频注入模块进行改进。为消除传统高频注入法

中的带通滤波器对系统带宽的影响，在估计的两相旋转坐标系 ^^dq的 ^d轴注入高频

电压信号，从两相静止坐标系 αβ 分别提取两相静止电流 iα、iβ，并将 iα、iβ与同

步电流信号调制后输入位置跟踪观测器，以估算电机位置及转速信息，从而实现

无位置传感器控制。为改进电机运行时转速超调和抗干扰能力差等问题，在转速

环采用滑模控制代替 PI 控制，针对传统滑模控制器（Traditional Sliding Mode 

Controller, TSMC）的趋近率函数为开关符号函数，其在零点处突变易影响系统

稳定性，设计改进的趋近率函数使转速曲线更加平滑。另外为加快转速收敛，将

改进的趋近率函数与改进的非奇异快速终端滑模面相结合，设计非奇异快速终端

滑模控制器（Non-singular fast terminal sliding mode controller，NFTSMC）。 
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主要内容如下： 

第 1 章阐述了本文的研究背景和意义、PMSM 的驱动控制策略、速度环控制

常用的算法、无位置传感器控制技术研究现状、概括了本文的研究内容。 

第 2 章研究了 PMSM 的基本结构、数学模型，分析了矢量控制技术和空间

矢量脉宽调制（Space Vector Pulse Width Modulation, SVPWM）技术，为后续章

节的研究奠定了基础。 

第 3 章研究了滑模控制的原理及特性，设计了 NFTSMC 和基于超扭曲算法

的 STAq 控制器，在 Matlab/Simulink 搭建仿真模型，先将 STAq 控制器用于 q 轴

电流环，通过分析转速、转矩、三相电流性能说明了 STAq 控制器的性能。而后

将 NFTSMC 用于转速环，从改善转速超调、增强系统抗外界干扰能力等方面说

明了 NFTSMC 的性能。 

第 4 章首先研究了脉振高频电压注入法的实现原理，其次推导了传统脉振高

频电压注入法的实现过程，并分析出该方法存在依赖电机凸极效应且因使用带通

滤波器影响系统幅值及相位等问题，然后对传统脉振高频电压注入法进行优化设

计，优化后的方法从两相静止坐标系提取电流从而获得转子位置信息，优化后的

脉振高频注入法不依赖于电机凸极效应且未使用带通滤波器，最后在

Matlab/Simulink 中对本文设计的转速环使用 NFTSMC，q 轴电流环使用 STAq 控

制器，无位置传感器模块使用从两相静止坐标系间接获得转子位置信息的矢量控

制系统进行仿真验证。 

第 5 章概述了 AISim 半实物仿真平台的软硬件组成模块，简述了各个模块

的功能，然后在不同工况下对本文设计的控制系统进行了实验验证。 

第 6 章总结了本文的研究内容，给出了下一步工作方向。 
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第 2 章 永磁同步电机建模与矢量控制技术 

PMSM 因体积小、损耗少、可靠性高被广泛应用于伺服控制系统中。矢量控

制是常用的控制策略之一，其主要目标是使励磁磁场与转矩磁场尽可能的独立和

正交，通过解耦电机的定子电流可达到这一效果。且 PMSM 的数学模型在定子

电流解耦后会被简化，更便于研究。本章研究了 PMSM 的结构和数学模型，分

析了矢量控制技术及 SVPWM 技术，为后续研究奠定了基础。 

2.1 永磁同步电机的结构 

PMSM 主要组成部分是定子和转子，其中定子由电枢铁心和三相对称绕组

构成，往定子三相绕组中通入三相交流电，会产生旋转的圆形磁场。转子由永磁

体、导磁轭和转轴组成，机械式传感器与转子同轴连接。常用的转子材料有矫顽

力大、剩磁密度高的稀土材料和成本低的铁氧体材料。根据永磁体的安装位置，

PMSM 被分为表贴式、表嵌式、内置式，如图 2-1。 

        

（a）表贴式              （b）表嵌式               （c）内置式 

图 2-1 PMSM 基本结构 

图 2-1（a）为表贴式转子结构，其转子直径较小，永磁体直接配置在转子铁

心表面，因空气磁导率与真空磁导率接近，磁气隙很大。会导致沿 d 轴穿过气隙

的磁通路径中的磁阻与沿 q 轴穿过气隙的磁通路径中的磁阻相同。因此，d 轴、

q 轴电感近似相等，这类电机属于隐极式电机。隐极式电机转动惯量低、定位转

矩小、没有磁阻转矩，有利于优化电机的动态性能。并且隐极式电机安装方便、

维护相对简单、维护成本低。图 2-1（b）（c）分别为表嵌式、内置式转子结构，

这两类电机的交轴磁势与直轴磁势不完全对称，被称为凸极式电机。凸极式电机

的永磁体位于转子内部，转子结构简单，表面为硅钢片，表面损耗小。另外，凸

极式电机可利用磁阻转矩提高电机的转矩密度和效率，适用于高转速、大转矩、

需要弱磁控制的领域。本文主要研究表贴式 PMSM。 



安徽工程大学硕士学位论文 

 

11 
 

2.2 永磁同步电机的数学模型 

2.2.1 不同坐标系间的坐标变换 

简化 PMSM 控制模型，实现电流解耦控制，进而得到 PMSM 在两相静止坐

标系 αβ 下及两相旋转坐标系 dq 下的数学模型。为得到不同坐标下 PMSM 的数

学模型，先分析坐标变换的原理。 

如图 2-2，自然坐标系 ABC 的三个轴在空间上对称分布，与定子绕组轴线方

向一致。αβ 坐标系的 α 轴与 ABC 坐标系的 A 轴重合，β 轴超前 α 轴 90°。dq 坐

标系的 d 轴与转子位置重合，滞后 q 轴 90°。A 轴与 d 轴夹角为 θe，是转子位

置角。遵循电机能量守恒中的幅值守恒原则，可得以下坐标变换公式[50]-[52]。 

 

图 2-2 坐标系间的关系 

（1）Clark 变换 

Clark 是将 ABC 坐标系中 A、B、C 轴上的分量转换为 αβ 坐标系中 α、β 轴

上分量的变换，简称 3s/2s 变换。设 fa、fb、fc分别为 ABC 坐标系中 A、B、C 轴

上的分量，fα、fβ分别为 αβ 坐标中 α、β 轴上的分量，由图 2-2，可推出式（2-1）。 

1 1
1

2 2 2

3 3 3
0

2 2

a

b

c

f
f

f
f

f





 
 − −     =       −    

                     （2-1） 

将 αβ 轴中的分量转换为 ABC 轴中的分量为 Clark 的反变换，简称 2s/3s，如式

（2-2）所示。 
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01

1 3

2 2

1 3

2 2

a

b

c

f
f

f
f

f





 
 

   
    

= −     
     

 − −
  

                          （2-2） 

可得 Clark 变换矩阵： 

3 /2

1 1
1

2 2 2

3 3 3
0

2 2

s sT

 
− − 

 =
 

−  

                         （2-3） 

及其反变换矩阵： 

2 /3

01

1 3

2 2

1 3

2 2

s sT

 
 
 
 

= −
 
 
 − −
  

                              （2-4） 

（2）Park 变换 

Park 变换是将 αβ 坐标系中 α、β 轴上的分量变换到 dq 坐标系中 d、q 轴上

分量的变换过程，简称 2s/2r。同理，设 fd、fq 分别为 dq 坐标中 d、q 轴上的分量，

由图 2-2 坐标系间的矢量关系得 Park 变换公式（2-5）及反 Park 变换公式（2-6）。 

cos sin

sin cos

d e e

q e e

f f

f f





 

 

    
=    

−    

                      （2-5） 

 
cos sin

sin cos

de e

qe e

ff

ff





 

 

−     
=     
    

                      （2-6） 

可得 Park 变换矩阵： 

2 /2

cos sin

sin cos

e e

s r

e e

T
 

 

 
=  

− 
                          （2-7） 

及其反变换矩阵： 

2 /2

cos sin

sin cos

e e

r s

e e

T
 

 

− 
=  
 

                          （2-8） 
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2.2.2 永磁同步电机在 ABC 坐标系下的数学模型 

系统的数学模型是依托其物理模型建立起来的，与真实系统在基本结构和功

能上相似。数学模型分为静态、动态模型，静态模型用代数方程表示，动态模型

也包括微分方程。建立系统的数学模型即通过代数和微分方程将控制系统的参数

和变量联系起来。PMSM 是具有许多特性的复杂系统，理想情况下，有些特性可

以忽略，以简化电机的结构和性能。在保证电机基本行为准确的前提下，忽略不

重要的电机特性，做出如下假设[53][54]： 

（1）忽略定、转子磁阻、磁滞、涡流等损耗。 

（2）定子三相绕组呈对称分布，定子各绕组电阻、电感值相等。 

（3）永磁体电导率为零，磁导率与空气磁导率相同。 

（4）转子上无阻尼绕组。 

以上假设适用于永磁同步电机在任何坐标系下建模。 

以上假设成立时，可得到永磁同步电机在 ABC 坐标系下的电压、磁链、转

矩方程[55]。 

ABC 坐标系下定子电压方程： 

s
s s

d
R

dt
= +u i


                                        （2-9） 

式中，us=[ua  ub  uc]
T为定子相电压，R 为定子电阻，is=[ia  ib  ic]

T为定子相电

流，ψs=[ψa  ψb  ψc]
T为定子磁链。 

ABC 坐标系下定子磁链方程： 

cos

cos( 2 / 3)

cos( 2 / 3)

a aa ab ac a e

b ba bb bc b f e

c ca cb cc c e

L L L i

L L L i

L L L i

 

   

  

       
       

= + −
       
       +       

      （2-10） 

式中，Laa、Lbb、Lcc 为定子绕组的自感，Lab、Lac、Lba、Lbc、Lca、Lcb 为定子绕组

的互感，ψf 为转子磁链，θe 为转子的电角度。 

ABC 坐标系下电磁转矩方程： 

1
( )

2

T

e n s s

m

T p



=


i                                   （2-11） 

式中，Te 为电磁转矩，pn 为转子极对数，θm 为转子机械角度。 

2.2.3 永磁同步电机在 αβ 坐标系下的数学模型 
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根据 Clark 变换、ABC 坐标系下 PMSM 的数学模型，可得 αβ 坐标系下 PMSM

的数学模型[56]。 

αβ 坐标系下的电压方程： 

u i
R p

u i

  

  





     
= +     

     

                                 （2-12） 

式中，uα、iα、ψα 为 α 轴的定子电压、电流、磁链，uβ、iβ、ψβ 为 β 轴的定子电

压、电流、磁链，p=d/dt 为微分算子。 

αβ 坐标系下的磁链方程： 

0 cos

sin0

e

f

e

iL

L i

 

  

 


 

       
= +       

      

                    （2-13） 

式中，Lα、Lβ为 α、β 轴的定子电感。 

αβ 坐标系下的电磁转矩方程： 

3
( )

2
e nT p i i    = −                                 （2-14） 

相较于 ABC 坐标系下的永磁同步电机数学模型，αβ 坐标系下的数学模型被

简化了。 

2.2.4 永磁同步电机在 dq 坐标系下的数学模型 

对 PMSM 的数学模型进一步解耦，根据 Park 变换、αβ 坐标系下 PMSM 的

数学模型，可得 dq 坐标系下 PMSM 的数学模型[57][58]。 

dq 坐标系下的电压方程： 

00

0 0

d d d de

q q q qe

u iR
p

u iR

 

 

−         
= + +         
          

          （2-15） 

式中，ud、id 为 d 轴电压、电流，uq、iq 为 q 轴电压、电流，ψd、ψq为 d、q 轴的

转子磁链，ωe 为电角速度。 

dq 坐标系下的磁链方程： 

0

0 0

d d d f

q q q

L i

L i

 



       
= +       

      

                           （2-16） 

式中，Ld、Lq 为 d、q 轴的电感。 

dq 坐标系下的转矩方程： 

3
[ ( ) ]

2
e n f q d q d qT p i L L i i= + −                           （2-17） 
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因表贴式 PMSM 的 d 轴电感与 q 轴电感近似相等，即 Ld=Lq，将式（2-17）

简化为式（2-18）。 

3

2
e n f qT p i=                           （2-18） 

永磁同步电机的动力学方程为： 

r
e L m r

d
T T J B

dt


− = +                  （2-19） 

式中，TL 为转矩，J 为转动惯量，ωr 为机械速度，Bm为阻尼系数。 

2.3 矢量控制技术 

2.3.1 矢量控制系统 

矢量控制策略的灵感源于直流电机，基本思想是分解定子电流为相互独立又

彼此垂直的励磁电流和转矩电流。采用坐标变换，对非线性、强耦合的高阶永磁

同步电机控制系统，进行线性化、解耦、降阶处理。由式（2-18）可知，表贴式

永磁同步电机输出的电磁转矩仅与 q 轴电流（转矩电流）有关，因此，只需控制

q 轴电流就能实现对电机电磁转矩的控制。以下介绍几种常用的矢量控制策略。 

（1）id
*=0 控制：保持 d 轴方向无电流，只有磁通，定子电流只作用在 q 轴

方向，此时电机的电磁转矩仅和 q 轴电流相关，控制 q 轴电流就能控制电磁转

矩。id
*=0 控制策略具有易实现、计算量小，且定子电流无直轴分量，不会导致转

子永磁体去磁，提高了电机使用寿命等优点。 

（2）cosφ=1 控制：当 PMSM 在单位功率因数下工作时，电力电子逆变器的

额定值会降低，逆变器的容量可充分被利用。通过控制 d、q 轴电流可实现 cosφ=1

的控制方式。这种方法虽能精确控制功率因数，但因转子磁场由转子永磁体产生，

调节励磁电流才能保证负载变化时功率因数恒定，会破坏转矩电流与电磁转矩的

线性关系，限制系统输出最大转矩值。 

（3）弱磁控制：当永磁同步电机的电枢电压达到极限值时，电机的转速受

到限制，为使电机转速继续升高，只能降低电机的励磁电流，利用电枢反应的去

磁效应，降低励磁磁通以维持电压平衡关系，实现弱磁控制。弱磁控制的弱磁场

消耗能量少、安全性高、能够对微小物体精确控制，且技术成本低。弱磁控制可

使 PMSM 的实际运行转速高于额定转速，但过高的转速会导致电磁转矩下降，

且下降的幅度较大，进而导致系统运行效率变差。 
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（4）最大转矩电流比控制[59]：也称单位电流输出最大转矩控制，该控制策

略充分利用电机磁阻转矩，提高电流利用率，适用于凸极式永磁同步电机。在输

出相同的电磁转矩时，定子电流最小，铜损最低，减少了逆变器损耗，提高了驱

动系统的效率。在最大转矩电流比控制中，常用公式法分配 d、q 轴电流，下面

简要分析。 

定子电流幅值： 

1

2 2 2( )s d qi i i= +                                    （2-20） 

is 的约束条件： 

( / )
0

( / )
0

e s

d

e s

q

T i

i

T i

i


= 


 =

 

                                  （2-21） 

得 id： 

2 2 24 - *

2( )

f f d q q

d

d q

L L i
i

L L

 − + +
=

−

（ ）
                 （2-22） 

由式（2-17）、式（2-21）可得对应的定子电流。 

本文采用 id
*=0 的控制方法，因 d 轴无电流，无 d 轴电枢反应，不会使永磁

体退磁。典型的 id
*=0 的控制系统如图 2-3 所示。 

 

图 2-3 id
*=0 的控制系统 

典型 id
*=0 的矢量控制，外环速度环，内环电流环，均由 PI 控制器控制。当

电机正常运行时，通过位置传感器检测到转子机械位置角 θm和机械角速度 ωr，

将 θm 与 pn 相乘的到转子电角度 θe 用于坐标变换。计算 ωr 得到电机实际运行的
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转子转速，将其与转子给定转速比较后的，经 PI 控制器，得到交轴电流参考值

iq
*。通过电流传感器采样到电机的三相电流，经坐标换后得到直轴电流 id、交轴

电流 iq，将直轴参考电流 id
*=0、交轴参考电流 iq

*分别于与 id、iq 作差，将得到的

两个差值分别通入两个 PI 控制后，可得到 ud、uq。将控制电压 ud、uq 坐标变换

得 uα、uβ。计算处理 uα、uβ，得到一系列脉冲序列，利用这些脉冲序列控制逆变

器，实现电机的闭环控制。 

2.3.2 空间矢量脉宽调制技术及其实现 

空间矢量脉宽调制技术（SVPWM）[60]-[63]是基于旋转空间矢量实现的。

SVPWM 通过调制电压矢量产生准圆形旋转磁场，以降低电机转矩脉动。SVPWM

将电压空间分为 6 个扇区，每个扇区的电压矢量都能用两个零电压矢量和这个扇

区内的两个边界电压矢量合成。这样，整个电压空间内的电压都可由这些电压矢

量合成。因电压矢量的方向连续变化，只需设置合理的采样时间对电压矢量进行

计算即可。另外，SVPWM 具有优化谐波程度高、提高电压利用率、动态性能好、

实现容易且更利于数字化实现等优点。 

图 2-4 为两电平三相电压源逆变器的基本结构图，Sx/Sx´（x 代表 a、b、c）

为 1/0 时，其对应器件处于导通/关断状态。因同一桥臂同一时间只能有一个器件

导通，则图 2-4 的开关组态一共有 8 种，可得 8 个基本电压矢量，这些电压矢量

的合成矢量为[64]： 

2 2

3 3
2

3

j j
dc

out a b c

U
S S e S e

 
− 

= + + 
 

U                    （2-23） 

式中，Udc 为直流母线电压。 

 

图 2-4 三相电压逆变器 
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交流侧相电压 Uan、Ubn、Ucn 与 SaSbSc 的关系为： 

(2 )
3

(2 )
3

(2 )
3

dc
an a b c

dc
bn b a c

dc
cn c a b

U
U S S S

U
U S S S

U
U S S S


= − −




= − −



= − −


                 （2-24） 

将 SaSbSc 的排列组合值代入式（2-24），得到 Uan、Ubn、Ucn、Uab、Ubc、Uca、

Uout 与 Udc 的关系，见表 2-1。 

表 2-1 开关组合与电压的关系 

aS  
bS  

cS  
anU  

bnU  
cnU  

abU  
bcU  

caU  
outU  

0  0  0  0  0  0  0  0  0  0  

1  0  0  
2

3
dcU  

1

3
dcU−  

1

3
dcU−  dcU  0  dcU−  

2

3
dcU  

0  1  0  
1

3
dcU−  

2

3
dcU  

1

3
dcU−  dcU−  

dcU  0  
2

3
2

3

j

dcU e


 

1  1  0  
1

3
dcU  

1

3
dcU  

2

3
dcU−  0  dcU  

dcU−  3
2

3

j

dcU e


 

0  0  1  
1

3
dcU−  

1

3
dcU−  

2

3
dcU  0  dcU−  

dcU  
4

3
2

3

j

dcU e


 

1  0  1  
1

3
dcU  

2

3
dcU−  

1

3
dcU  dcU  

dcU−  0  
5

3
2

3

j

dcU e


 

0  1  1  
2

3
dcU−  

1

3
dcU  

1

3
dcU  dcU−  0  dcU  

2

3

j

dcU e 
 

1  1  1  0  0  0  0  0  0  0  

由表 2-1 可知，8 种电压矢量由 6 个非零电压矢量 U1（001）、U2（010）、U3

（011）、U4（100）、U5（101）、U6（110）和 2 个零电压矢量 U0（000）、U7（111）

组成，映射这些电压矢量至复平面，得到电压空间矢量图，见图 2-5。 
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图 2-5 电压空间矢量图 

以扇区 Ι 为例，在一个周期 Ts 内，由平衡等效原理，可得 U4、U6合成的参

考电压矢量 Uout，如图 2-6 所示，由图 2-6 的几何关系得式（2-25）至式（2-27）： 

 

图 2-6 电压空间矢量合成 

4 4 6 6 0 0 7s outT T T T= + + （或 ）U U U U U             （2-25） 

4 6 0 sT T T T+ + =                              （2-26） 

4
1 4

6
2 6

s

s

T

T

T

T


=



 =


U U

U U

                                 （2-27） 

式中，Tx（x 为 4、6、0、7）为电压矢量 Ux 的作用时间，Ts 为开关周期。 

计算作用时间 Tx 以获得所需电压矢量，由图 2-6 可得： 
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1 2

sin(2 / 3) sin( / 3 ) sin

out

   
= =

−

U U U
            （2-28） 

式中，θ 为合成矢量与主矢量的夹角。将式（2-27）、|U4| = |U6|=2Udc/3、|Uout| = Um

代入式（2-28），可得： 

4

6

0 7 4 6

3 sin( )
3

3 sin         

1
( )

2

m
s

dc

m
s

dc

s

U
T T

U

U
T T

U

T T T T T







= −




=



= = − −


                   （2-29） 

实现 SVPWM 技术时，为确定 Uout 所在扇区，利用 uα、uβ定义 Uref1、Uref2、

Uref3，令： 

1                                

2

3

3 1
   

2 2

3 1

2 2

ref

ref

ref

U u

U u u

U u u



 

 


 =



= −



= − −


                     （2-30） 

定义变量 D、E、F，通过分析得： 

当 Uref1 > 0 时，D = 1，否则 D = 0； 

当 Uref2 > 0 时，E = 1，否则 E = 0； 

当 Uref3 > 0 时，F = 1，否则 F = 0。 

由公式 N = 4F + 2E + D，可确定 Uout 与扇区间的关系，见表 2-2。 

表 2-2 N 与扇区的对应关系 

N  3  1  5  4  6  2  

扇区 Ⅰ Ⅱ  Ⅲ  Ⅳ  Ⅴ  Ⅵ  

结合图 2-6，可得： 

4

6

3
3( )

2

3
              

2

s

dc

s

dc

T
T u u

U

T
T u

U

 




= −





=



                   （2-31） 

为使各扇区矢量作用时间具有统一表达方式，做如下假设： 
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3
                     

3 3 1
( )  

2 2

3 3 1
( )

2 2

s

dc

s

dc

s

dc

T u
X

U

T
Y u u

U

T
Z u u

U



 

 


=





= +


 = − +


                   （2-32） 

各扇区矢量作用时间见表 2-3。 

表 2-3 各扇区矢量作用时间 

N  1  2  3  4  5  6  

4T  Z  Y  Z−  X−  X  Y  

6T  Y  X−  X  Z  Y−  Z−  

0T  ( ) ( )0 7 4 6 / 2sT T T T T= − −  

若 T4+T6>Ts，需过调制处理，令： 

4
4

4 6

6
6

4 6

s

s

T
T T

T T

T
T T

T T


= +


 =
 +

                             （2-33） 

为确定各扇区矢量切换时间点，做如下定义： 

4 6

4

6

( ) / 4

/ 2         

/ 2         

a s

b a

c b

T T T T

T T T

T T T

= − −


= +
 = +

                        （2-34） 

结合表 2-3，可得各扇区矢量切换时间点 Tcm1、Tcm2、Tcm3 与扇区 N 的关系，见表

2-4。 

表 2-4 各扇区时间切换点 Tcm1、Tcm2、Tcm3 

N  1  2  3  4  5  6  

1cmT  
bT  

aT  
aT  

cT  
cT  

bT  

2cmT  
aT  

cT  
bT  

bT  
aT  

cT  

3cmT  
cT  

bT  
cT  

aT  
bT  

aT  

因频繁切换开关会导致系统损耗增加，所以要严格控制电压矢量的切换顺序，

在系统运行过程中尽可能减少开关动作。 
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2.4 本章小节 

本章研究了 PMSM 基本结构的组成和坐标变换的原理，推导并分析了

PMSM 多种不同的数学模型，阐述了矢量控制技术及 SVPWM 算法。由于本

章研究的矢量控制系统中内环、外环均采用 PI 控制器，存在转速超调及抖振

大、抗外界干扰能力差的问题。后续章节将会针对这些问题进行改进。 
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第 3 章 基于改进滑模控制器的永磁同步电机矢量控制 

为改善传统矢量控制系统中转速超调及抖振大、抗外界干扰能力差的问题，

本章将滑模控制引入 PMSM 矢量控制系统中的转速环及 q 轴电流环。滑模控制

具有不依赖于系统模型、对参数变化不敏感、抗外界干扰能力强等优点。本章为

转速环设计了 NFTSMC，为 q 轴电流环设计了基于超扭曲算法的二阶滑模控制

器 STAq。 

3.1 滑模控制 

3.1.1 基本原理 

滑模控制属于非线性控制，其控制目的是使系统稳定运行，其控制过程不连

续。不同于其它的控制技术，滑模控制系统“结构”不固定，其在动态过程中，

整个系统会根据当前运行状态按照事先设计的“滑动模态”进行预期运动。因滑

动模态可定制，设计独立于对象参数及扰动，使得其拥有对参数变化不敏感、抗

干扰能力强且物理实现简单的优点。 

考虑一般的非线性系统[65]： 

( ,  ,  )        ,  ,  x f x u t x u t R=                    （3-1） 

式中，x 为状态变量，u 为控制量。式（3-1）构成的状态空间被 s(x) = s(x1, x2, …, 

xn) = 0 所构成的切换面分成上空间（s > 0）和下空间（s < 0）的两部分。上下空

间对系统的影响具体如下：当系统状态变量在上空间范围内运动时，系统输出的

实际值大于期望值，滑模控制反馈为负，使系统状态变量向下运动直至停留在滑

模面上；当系统状态变量位于下空间范围内运动时，系统输出实际值小于期望值，

滑模控制反馈为正，使系统状态变量向上运动直至停留在滑模面上，见图 3-1。 

 

图 3-1 切换面上的三种点 
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由图 3-1 可分析系统状态在滑模面上的三种运动情况，分别为： 

（1）A 点为通常点，运动点会穿越并远离的点。 

（2）B 点为起始点，运动点向切换面两侧偏离的初始点。 

（3）C 点为终止点，运动点从切换面两侧向该点运行。 

在滑模控制中，A、B 两点无研究价值，对于 C 点，若切换面上所有的点都

具有 C 点性质，则当系统运动点运动到切换面附近时，就会围绕切换面做滑动运

动，符合这种性质的切换面，通常称为滑模面。如果系统运动点所处区域内的所

有点，都是滑模切换面的终止点，则为“滑模区”。在滑模区，系统运动点都会

向切换面上的终止点靠近，最终将停留在切换面或在切换面上下往返运动，该过

程被称为“滑模运动”。 

若要滑模区上的运动点都是终止点，需满足式（3-2）： 

+0
lim 0
s

ss
→

                                 （3-2） 

相应的控制切换函数为： 

( , )    ( , ) 0
( , )

( , )    ( , ) 0

u x t s x t
u x t

u x t s x t

+

−

 
= 


                 （3-3） 

式中，u+(x,t) ≠ u-(x,t)。 

为实现滑模控制，控制函数需满足以下条件： 

（1）存在性，等价于满足公式（3-3）； 

（2）可达性，有限时间内，切换面外的点都能运动到切换面； 

（3）稳定性，系统运动点在切换面上运动或在切换面两侧稳定的进行往返

运动； 

（4）滑模运动的动态品质，滑模运动由两部分组成，在控制函数作用下的

趋近运动和在切换面附近的滑动运动。当滑模运动处于趋近运动时，希望其响应

速度快，即 ds/dt 越大越好，但在切换面附近运动时，ds/dt 过大会导致抖振，若

抖振过大可能导致系统震荡，因此，滑模控制系统的动态品质主要取决于 u(x,t)

及其优化控制策略。 

为保证系统满足以上四点，通常对趋近律进行设计，常用趋近律如下： 

（1）等速趋近律 

( )s sign s= −                             （3-4） 
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式中，ε > 0，等速趋近率趋近滑模面的速度正比于 ε，ε 越大系统初始点能够越

快到达滑模面，但由于系统运动存在惯性，过大的 ε 会导致系统抖振。 

（2）指数趋近律 

( )s sign s qs= − −                      （3-5） 

式中，ε > 0，q > 0。qs 为指数项，与 ε·sign(s)共同作用，使系统运动点趋近滑模

面的速度由其与滑模面的距离决定，当系统运动点远离滑模面时，以较大的趋近

速度趋近滑模面，而系统运动点与滑模面距离较近时，以较小趋近速度趋近滑模

面，因此抖振变小。 

（3）幂次趋近律 

| | ( )s q s sign s= −                      （3-6） 

式中，s、q > 0，0 < α < 1。幂次趋近律与指数趋近律相似，都是根据系统状态点

与滑模面的距离决定趋近速度的大小，进而达到消抖的目的。 

（4）一般趋近律 

( ) ( )s sign s f s= − −                    （3-7） 

式中，ε > 0，f(0) = 0，sf(s) > 0 当 s ≠ 0 时，f(s)的作用类似指数趋近律中的指数

项。 

3.1.2 滑模面设计 

滑模控制器设计过程中，因滑模面决定滑动模态的渐进稳定性，所以滑模面

的设计是影响控制器性能的关键因素之一。目前，常用滑模面有线性滑模面、终

端滑模面、非奇异终端滑模面。 

（1）线性滑模面 

( )s x Cx=                            （3-8） 

式中，C 为增益系数，x 为状态变量。线性滑模面虽原理简单、易于实现，但无

法通过配置增益系数，使系统误差在有限时间内收敛到零。 

（2）终端滑模面[66] 

/

2 1

q ps x x= +                          （3-9） 

式中，p、q 均为正奇数，β > 0。使用终端滑模面设计的滑模控制器，虽能使系统

误差收敛到零，但因存在 x1=0 而 x2≠0 的情况，会导致设计的控制器存在奇异性
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问题。 

（3）非奇异终端滑模面 

/

1 2

p qs x x= +                               （3-10） 

式中，p、q 均为正奇数且 1 < p/q < 2，β > 0。此滑模面具有终端滑模面优势的同

时不存在奇异性问题，但远离滑模面平衡点的系统运动点趋近滑模面的速度很慢，

甚至相较于同参数的线性滑模面更慢。 

（4）非奇异快速终端滑模面[67]-[69] 

/ /

1 1 2

l h p qs x x x = + +                         （3-11） 

式中，α、β∈R+，l、h 为正奇数，1 < p/q < 2，l/h > p/q。此滑模面不仅使系统误

差在有限时间内快速收敛于零，且无奇异性问题。 

3.2 滑模控制器设计 

本文采用的是 id
*=0 的矢量控制策略，研究对象为表贴式永磁同步电机，为

便于设计，用式（3-12）的形式表达永磁同步电机在 dq 坐标系下的数学模型。 

1
( )         

31
( )       

2

q

q n f r q

s

n fr
L m r q

di
Ri p u

dt L

pd
T B i

dt J

 





= − − +





= − − +

          （3-12） 

式中，Ls 为定子电感，Ls = Ld = Lq。 

3.2.1 传统滑模控制器 

定义 PMSM 系统的状态变量： 

1

2 1

ref m

m

x

x x

 



= −


= = −
                             （3-13） 

式中，ωref、ωm为参考转速、实际转速。联立式（3-12）、（3-13），可得式（3-14），

如下： 

1

2

31
( )

2

3
          

2

n f

m L q

n f

m q

p
x T i

J

p
x i

J








= − = −


 = − = −


                 （3-14） 

TSMC 的滑模面函数为： 

1 2s cx x= +                                （3-15） 
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式中，c > 0 为待设计参数。 

求导式（3-15），可得式（3-16）如下： 

1 2 2 2 2

3

2

n f

q

p
s cx x cx x cx i

J


= + = + = −                  （3-16） 

采用式（3-5）所示的指数趋近律方法，联立式（3-16），可得 q 轴参考电流如式

（3-17）所示： 

*

2
0

2
[ sgn( ) ]

3

t

q

n f

J
i cx s qs d

p
 


= + +                  （3-17） 

根据所述条件 s·ds/dt < 0，可知：在式（3-17）作用下，系统是稳定运行的。 

3.2.2 非奇异快速终端滑模控制器 

使用线性滑模面设计的 TSMC，其系统误差无法在有限时间内收敛于零，而

趋近律中因开关函数的存在且占主导作用，导致永磁同步电机在转速调节过程中

易出现转速超调、抖振，且动态响应不够快的问题。为改善转速超调、动态响应

过程，设计了 NFTSMC。 

定义永磁同步电机的状态变量 x 为： 

1
0

2 1

( )

   

t

ref m

ref m

x d

x x

  

 

 = −


= = −

                              （3-18） 

为进一步增强转速的跟踪及收敛性能，使电机实际转速尽快收敛到参考转速，

在经典非奇异快速终端滑模面的基础上进行改进，设计如式（3-19）所示的非奇

异快速终端滑模面： 

/

1 1 1 2 2

1 1
| | ( ) | | ( ) s x x sign x x sign x

m n

  = + +           （3-19） 

式中，α∈R+且 α > 1，m > 0、n > 0，β、γ 为正奇数且 1 < β/γ < 2。 

对式（3-19）的滑模面求导： 

1 / 1

1 1 1 1 2 2 2

1 / 1

2 1 1 2 2 2

| | ( ) | | ( )

 (1 | | ( )) | | ( )

s x x x sign x x x sign x
m n

x x sign x x x sign x
m n

  

  

 



 



− −

− −

= + +

= + +

    （3-20） 

另外，为进一步减弱转速超调、抖振，增强系统稳定性，设计式（3-21）所

示的趋近律函数。 



安徽工程大学硕士学位论文 

 

28 
 

.
/ 1 | |

2

| |

| |

| | [ (1 ) ( ) ]

 
   | | 1

                                   
1   | | 1

s

e s

s

s x sign s le s
n

e s

e s

 
 





−

−


= − − +




  = 
 − 

                （3-21） 

式中，λ > 0，l > 0，n、β、γ 与式（3-19）定义相同。在由式（3-21）决定的滑模

控制器中，当滑模运动处于趋近阶段时，λ·(1-η)·sign(s)起主导作用，驱使电机实

际转速快速收敛到参考转速，当滑模运动处于滑动阶段时，l·e|s|·s 起主导作用，

使转速抖振减小。 

联立式（3-20）、（3-21），可得式（3-22）： 

1 / 1

2 1 1 2 2 2

/ 1 | |

2

(1 | | ( )) | | ( )

                      | | [ (1 ) ( ) ]s

x x sign x x x sign x
m n

x sign s le s
n

  

 

 




 



− −

−

+ + =

− − +

             （3-22） 

由式（3-22）解得 ·x2 的值为： 

2 / 1 | |

2 2 2 1 1| | ( )[1 | | ( )] [ (1 ) ( ) ]sn
x x sign x x sign x sign s le s

m

   
 



− − 
= − + + − + 

 
（3-23） 

由永磁同步电机在 dq 坐标系下的数学模型及式（3-18）、（3-19）、（3-23），

可得 q 轴参考电流如式（3-24）所示： 

* 2 / 1

q 2 2 1 1

n f

| | m L
r

2
[ | | ( )(1 | | ( ))

3

                   (1 ) ( ) ]  s

J n
i x sign x x sign x

p m

B T
sign s le s

J J

   

 

  

− −= + +

− + + +

    （3-24） 

稳定性分析：使用 Lyapunov 函数对所设计的控制器进行稳定性分析，设函

数 V = 0.5·s2，对其求导可得： 

/ 1 | |

2

/ 1 | | 2

2

| | [ (1 ) ( ) ]

  | | [ (1 ) ( ) ]

s

s

V ss s x sign s le s
n

x sign s s le s
n

 

 


 




 



−

−

 
= = − − + 

 

= − − +

          （3-25） 

由式（3-21）中 η 的表达式可得知 η 的取值范围为 0 < η <1，而 λ 为大于零的正

数，所以 λ·(1-η) > 0，而 s·sign(s)≥0，得 λ·(1-η)·s·sign(s)≥0。因 l > 0，e|s| > 0，

s2≥0，所以 l·e|s|·s2≥0。又因|x2|≥0、n > 0，β、γ 为正奇数，所以 dV/dt≤0，即

式（3-26）。 
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/ 1 | | 2

2| | [ (1 ) ( ) ] 0sV x sign s s le s
n

 
 



−= − − +         （3-26） 

所以，设计的 NFTSMC 是稳定的，将其用于矢量控制系统的转速环，以改善转

速超调及抗外界干扰能力。 

3.3 q 轴电流环控制器设计 

超扭曲算法（STA）[70][71]是典型的二阶滑模控制算法，对滑模抖振具有良好

的抑制效果，进一步优化滑模动态性能，其鲁棒性与传统滑模控制相近，因无需

运算滑模变量的极值被广泛用于电机控制领域。为改善 q 轴电流的跟踪性能并增

强抗反电动势扰动性，设计了基于超扭曲算法的 q 轴电流环控制器 STAq。 

对一般情况下的动态系统，有式（3-27）所示的数学模型： 

( , ) ( , )

( , )                

x f x t g x t u

z s x t

= +


=
                           （3-27） 

式中，x 为状态变量，u 为控制输入，z 为输出。f、g、s 都是未知函数。 

对动态系统，在规定时间内找到控制输入 u = f(z, dz/dt)，同时在有限时间内

使系统返回到 z = dz/dt=0 的点，此时找到的 u 是新的状态变量，将 du/dt 应用在

开关控制中。 

超扭曲算法的控制律如式（3-28）所示： 

1

1

| | ( )

( )              

r

p

i

u k z sign z u

u k sign z

 = − +


= −
                        （3-28） 

式中，kp、ki 均为正数，r∈[0，0.5]且为实数，s = z。 

定义 q 轴电流环的滑模面 sq 为： 

*

q q qs i i= −                                    （3-29） 

由超扭曲算法的控制原理可知，此时 q 轴电流环控制器的表达式为： 

*

1

1

| | ( )

( )               

r

q p q q q

q i q

i k s sign s i

i k sign s

 = +


=
                       （3-30） 

式中，kp1 > 0，ki1 > 0。 

由永磁同步电机在 dq 坐标系下的数学模型及式（3-29）、（3-30）可得 q 轴电

流环的输出电压 uq
*及 SVPWM 模块的输入电压之一 uq，分别为： 
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*

0
| | ( ) ( )

t
r

q p q q i qu k s sign s k sign s d= +                         （3-31） 

0
[ | | ( ) ( ) ]

t
r

q q s p q q i q n r fu Ri L k s sign s k sign s d p = + + +      （3-32） 

稳定性分析：同样利用 Lyapunov 函数进行，设 Vq = 0.5·sq
2，对其求导，并

联立式（3-29）、（3-30），可得式（3-32）： 

1( ) ( ) 0q q q q q i q qV s s s i k s sign s= = − = −                      （3-33） 

由 dVq/dt ≤ 0 可知，所设计的基于超扭曲算法的 q 轴电流环控制器 STAq 是

稳定的，其结构框图如图 3-2 所示。 

 

图 3-2 STAq 结构框图 

3.4 仿真分析 

本节先将设计的基于超扭曲算法的 q 轴电流环控制器 STAq 用于矢量控制系

统的 q 轴电流环，在 Matlab/Simulink 中搭建仿真模型，将其与传统矢量控制系

统的仿真进行对比，通过分析转速抖振、转矩波动、三相电流畸变说明本章设计

的 STAq 的优越性。然后在已优化 q 轴电流环的基础上，将设计的 NFTSMC 用

于转速环，将其与未优化转速环但已优化 q 轴电流环的仿真系统进行对比，通过

分析转速收敛、抗外界干扰能力来说明所设计的 NFTSMC 的优越性。 

3.4.1 STAq 控制的矢量控制系统 

图 3-3 为优化 q 轴电流环后的永磁同步电机矢量控制系统的仿真模型。此仿

真模型中电机参数如表 3-1 所示，表 3-1 中的电机参数来源于第 5 章的 AISim 半

实物仿真平台上用到的永磁同步电机。本节在矢量控制系统的 q 轴电流环分别使

用 PI 与 STAq 控制器，然后对比这两种控制器控制下电机的转速曲线、转矩曲

线以及电流波形，从这三个方面说明设计的基于超扭曲算法的 q 轴电流环控制器

STAq 较 PI 控制器的优点。 
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表 3-1 电机参数 

参数 参数值 

额定转速 ωN(r/min) 

额定功率 PN(KW) 

额定转矩 TN(N·m) 

最大瞬时转矩(N·m) 

额定相电流 I(A) 

定子电阻 R(Ω) 

交直轴电感 Ldq(mH) 

转动惯量 J(kg·m2) 

反电动势 E(V) 

极对数 pn 

转矩系数(N·m/A) 

编码器(P/R)                                                                 

1000 

      1.5 

      15 

45 

      7.3 

      1.84 

      6.65 

2.77×10-3 

138 

4 

2.05 

2500 

 

图 3-3 q 轴电流环 STAq 控制器的仿真模型 

图 3-4 为初始给定参考转速 ωref =1000r/min 空载运行，在 t=0.2s 加 TL=10N·m

的负载，q 轴电流环分别使用 PI 和 STAq 控制器控制时转速响应。从图 3-4 可以

看出，电机启动后超调在 1100r/min 左右，而电机稳定运行时，PI 控制器控制的

系统电机实际转速与参考转速之间的误差在[-5,5]r/min 之间波动，而 STAq 控制

器控制的系统电机转速误差在[-0.5,0.5]r/min 之间波动。STAq 控制器控制下的转

速误差远小于 PI 控制器。 
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图 3-4 PI 和 STAq 分别控制的转速响应 

图 3-5 为当给定参考转速 ωref=1000r/min，在 t=0.1s 加 TL=10N·m 负载时，q

轴电流环分别使用 PI 控制器和 STAq 控制器时电磁转矩响应。从图 3-5 可看出，

当电机分别在空载稳定运行时、带 10N·m 负载后稳定运行时，PI 控制的系统电

磁转矩误差分别在[-1,1]N·m、[-2,2]N·m 之间波动，而 STAq 控制的系统无论是

在电机空载稳定运行，还是在带 10N·m 负载后稳定运行，电磁转矩的误差均在

[-0.5,0.5]N·m 之间波动。从图 3-5 还可看出，STAq 控制的系统启动更加平稳。 

 

图 3-5 PI 和 STAq 分别控制的转速响应 

图 3-6 为当给定参考转速 ωref =1000r/min，在 t=0.1s 加 TL=10N·m 负载时，q

轴电流环分别使用 PI 控制器和 STAq 控制器时三相电流响应。图 3-6（a）为 PI

控器控制，图 3-6（b）为 STAq 控制器控制，从图 3-6 可看出，PI 控制的系统三

相电流含高次谐波多，畸变率大；STAq 控制的系统三相电流含高次谐波较少，

畸变率小。 
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(a) PI 控制器 

 

(b) STAq 控制器 

图 3-6 PI 和 STAq 分别控制的三相电流响应 

3.4.2 NFTSMC 及 STAq 控制的矢量系统 

图 3-7 为优化转速环及 q 轴电流环后的矢量控制系统的结构框图，此结构框

图对应的仿真系统转速环使用 NFTSMC，q 轴电流环使用 STAq 控制器，将此仿

真系统与只优化了 q 轴电流环的矢量控制系统进行仿真对比，通过分析转速曲线

说明所设计的 NFTSMC 的优势。 

 

图 3-7 基于 NFTSMC 和 STAq 的矢量控制系统结构框图 
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图 3-8 为当给定参考转速为 ωref =1000r/min，电机空载运行时，q 轴电流环

均使用 STAq 控制器，而转速环分别使用 PI 控制器、TSMC 控制器、NFTSMC

控制器的转速对比，由图 3-8 可知，在 PI、TSMC、NFTSMC 控制下，转速超调

分别为 97r/min、55r/min、8r/min，收敛到参考转速的时间分别为 0.1s、0.1s、0.02s。

由此可知空载运行时，NFTSMC 的控制性能优于 SMC 及 PI。为便于对比，将以

上分析汇总至表 3-2。 

表 3-2 ωref =1000r/min 空载分析 

控制器  转速超调（（r/min） 收敛至ωref的时间（s） 

PI 97 0.1 

TSMC 55 0.1 

NFTSMC 8 0.02 

 

图 3-8 ωref=1000r/min 空载，三种控制器转速响应 

图 3-9 为当给定参考转速 ωref =1000r/min，在 t=0.2s 给电机带上 TL=10N·m

负载运行时，q 轴电流环均使用 STAq 控制器，转速环分别使用 PI 控制器、TSMC

控制器、NFTSMC 控制器的转速对比。由图 3-9 可知，给电机带上 10N·m 负载

后，在 PI、SMC、NFTSMC 控制下，电机转速分别下降了 60r/min、30r/min、

10r/min，分别在 0.1s、0.1s、0.02s 后再次达到给定参考转速。对比见表 3-3。 

表 3-3 ωref =1000r/min 带 10N·m 负载分析 

控制器 带载转速下降（r/min） 带载后收敛至ωref的时间（s） 

PI 60 0.1 

TSMC 30 0.1 

NFTSMC 10 0.02 
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图 3-9 ωref=1000r/min 且 t=0.2s 带 10N·m 负载，三种控制器转速响应 

图 3-10 为当给定参考转速为 ωref =1000r/min，在 t=0.2s 给电机带上 TL=10N·m

负载运行时，在 t=0.3s 给电机卸去 TL=10N·m 负载运行时，q 轴电流环均使用

STAq 控制器，转速环分别使用 PI 控制器、TSMC 控制器、NFTSMC 控制器的转

速对比。由图 3-10 可知，给电机卸去 10N·m 负载后，在 PI、SMC、NFTSMC 控

制下，电机转速分别超调了 60 r/min、30 r/min、10 r/min，分别在 0.1s、0.1s、0.02s

后再次达到给定参考转速。为便于对比，将以上分析汇总至表 3-4。 

表 3-4 ωref =1000r/min 卸掉负载 

控制器  卸载转速超调（r/min） 带载收敛至ωref的时间（s） 

PI 60 0.1 

TSMC 30 0.1 

NFTSMC 10 0.02 

 

图 3-10 ωref =1000r/min 定速变载，三种控制器转速响应 
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3.5 本章小结 

本章介绍了滑模控制的基本原理、常用趋近律及滑模面，设计了基于改进非

奇异快速终端滑模面及改进的趋近律的 NFTSMC 和基于超扭曲算法的 STAq 控

制器。将 NFTSMC 用于转速环，改善转速超调、加快转速收敛及增强转速抗外

界干扰能力。将 STAq 控制器用于 q 轴电流环，增强电流跟踪能力，优化转速曲

线、改善转矩及三相电流特性，最后在 Matlab/Simulink 中搭建仿真模型，通过

仿真分析说明了所设计的 NFTSMC 及 STAq 控制器的性能。 
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第 4 章 脉振高频电压注入法的改进 

永磁同步电机矢量控制系统的闭环运行，需获取转子转速及位置信息。机械

式传感器常用在传统矢量控制系统中，以获取转子转速及位置。这类传感器的使

用受成本、工作环境的限制，因此，无位置传感器控制技术应运而生。然而，电

机零低速运行时有用信噪比低，难以提取，基于基波模型的无位置传感器控制方

法失效。而高频信号注入法可在电机零低速运行时获取转子转速及位置信息。高

频注入法主要有利用电机自身的凸极性获得转子位置的旋转高频电压注入法，和

利用电机的磁饱和效应获取转子位置的脉振高频电压注入法。前者适用于凸极式

电机，后者适用于隐极式电机。本章对脉振高频电压注入法进行研究。 

4.1 脉振高频电压注入法 

4.1.1 基本原理 

表贴式永磁同步电机的永磁体安装在转子表面，永磁体的磁导率与真空磁导

率近似相等，所以 d 轴电感与 q 轴电感也近似相等，即 Ld ≈ Lq，d 轴磁链与励磁

电流的工作曲线如图 4-1 所示。因 d 轴与转子永磁体重合，常将线性区与饱和区

的临界点 A 设置为磁化曲线的正常工作点。若给 d 轴通入反向电流，磁化曲线

的工作点下移至 B 点，工作在线性区，Ld 值不发生变化。若给 d 轴通入正向电

流，磁化曲线的工作点上移至 C 点，工作在饱和区，Ld 值将会减小，即 Ld 饱和 < 

Ld 线性。而 q 轴因没有安装永磁体，通常工作在原点，Lq 的值不变，即 Lq ≈ Ld 线性。

因而当 d 轴磁路饱和时，d 轴电感小于 q 轴电感，即 Ld < Lq，表贴式 PMSM 出

现饱和凸极效应。脉振高频电压注入利用了 d 轴磁链的这种特性，通过注入正向

高频电压信号，提取定子侧的响应信号，从该响应信号中分离出估计的转速及位

置信息，从而实现永磁同步电机矢量控制系统的无传感器闭环运行。 

 

图 4-1 d 轴磁化曲线 
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4.1.2 永磁同步电机高频信号激励下的数学模型 

由 PMSM 在 dq 坐标系下的数学模型，可推导出当给 PMSM 的控制系统通

入高频信号时，PMSM 的定子电压方程[72][73]： 

   0

 

dh h d n r q dh

qh n r d h q qh n r f

u R j L p L i

u p L R j L i p

 

  

+ −       
= +       

+       
           （4-1） 

式中，udh、uqh 分别为 d、q 轴的高频电压，idh、iqh 分别为 d、q 轴的高频电流分

量，ωh 为高频信号的角频率。电机低速运行时，由于 ωh >> ωr，ωr 为基波频率，

可将高频电压模型等效为阻感电路，如图 4-2 所示。 

 

图 4-2 高频激励下的 PMSM 等效电压模型 

上图中，udqh、idqh、Ldq分别为 d、q 轴的高频电压、高频电流、电感分量。 

由以上分析，可将式（4-1）化简为式（4-2）： 

        0    0  

      0         0

dh h d dh dh dh

qh h q qh qh qh

u R j L i Z i

u R j L i Z i





+         
= =         

+         
        （4-2） 

式中，Zdh、Zqh 分别为 d、q 轴的高频阻抗。 

由式（4-2）可得高频激励下交直轴电流方程如式（4-3）： 

01/

1/0

dh dhdh

qh qh qh

i uZ

i Z u

     
=     

     
                             （4-3） 

4.2 传统脉振高频电压注入法的转子位置估计 

为获取转子位置信息，把高频正弦电压信号注入到估计的坐标轴 ^d轴中，由

于电机存在磁饱和效应，使得电机出现饱和凸极效应。利用电机的饱和凸极效应，

在定子侧提取高频电流信号，该电流信号中含转子位置信息。将该电流变换为估

计的交轴高频电流和直轴高频电流，交轴高频电流经幅值调制得到转子位置估计

误差信号，调节位置估计误差信号令其为零，得到估计的转子速度及位置信息。 

为准确估计电机转子位置，建立估计的两相旋转坐标系 ^^dq，其与 dq 坐标系

及 αβ 坐标系的关系如图 4-3 所示。 
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图 4-3 
^^
dq坐标系与 dq、αβ 坐标系之间关系 

图 4-3 中，θe、 ^θe分别为实际的、估计的转子位置，则转子位置估计误差
~
θe

为： 

ˆ
e e e  = −                                               （4-4） 

由上图可得 ^^dq坐标系与 dq 坐标系间的转换关系，即坐标变换矩阵，定义 dq

坐标系变换到 ^^dq坐标系的变换矩阵为 T2r/2r̂，则 ^^dq到 dq 的变换矩阵为 T2r̂/2r。 

ˆ2 /2

cos sin

sin cos

e e

r r

e e

T
 

 

 −
=  
 

                                   （4-5） 

ˆ2 /2

cos sin

sin cos

e e

r r

e e

T
 

 

 
=  

− 
                                   （4-6） 

由式（4-2）、及坐标变换式（4-5）、（4-6），可得 ^^dq坐标系下的电流方程为： 

ˆ2 /2

ˆ ˆ ˆ2 /2 2 /2 2 /2

ˆ

ˆ

ˆ0 01/ 1/
        

ˆ1/ 1/0 0

cos 2      sin 2          1
        

  sin 2  

dhdh

r r

qhqh

dh dhdh dh

r r r r r r

qh qh qh qh

avg dif e dif e

dif edh qh

ii
T

ii

u uZ Z
T T T

Z u Z u

Z Z Z

ZZ Z

 



   
=   

    

       
= =       

       

−
=

ˆ

ˆ     cos 2

dh

qhavg dif e

u

uZ Z 

   
   

−    

（4-7） 

式中，^
idh、

^
iqh 分别为 ^d、^q轴的高频电流分量，Zavg = (Zdh + Zqh)/2 代表平均阻抗，

Zdif = (Zdh－Zqh)/2 代表半差阻抗。 

向 ^^dq坐标系注入式（4-8）所示高频电压信号[74]-[77]： 

ˆ cos( )

ˆ 0

dh h h

qh

u U t

u

   
=   
  

                                      （4-8） 
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式中，^udh、^uqh 分别为 ^d、^q轴的高频电流分量，Uh为注入电压的幅值，ωh为注入

电压的频率。 

由式（4-7）、（4-8）可得高频响应电流的方程为： 

ˆ cos 2cos( )

ˆ sin 2

dh avg dif eh h

qh dif edh qh

i Z ZU t

i ZZ Z





   −
=   

      
              （4-9） 

由式（4-9）可知，^
idh、

^
iqh 的幅值都与转子位置估计误差角

~
θe有关，但当

~
θe为

零时，只有^
iqh 为零，因此传统脉振高频电压注入法选择^

iqh 提取转子位置信息。 

因电机定子侧检测的电流既有基频分量又有高频分量，所以先将检测的交轴

电流分量经带通滤波器滤波后，得到^
iqh。为获得转子位置信息，对^

iqh 进行幅值调

制且低通滤波后，得到包含转子位置偏差信息的函数 f(
~
θe)： 

ˆ( ) ( 2sin( )) sin(2 )
h dif

e qh h e

dh qh

U Z
f LPF i t

Z Z
  =           （4-10） 

当
~
θe较小时，

~
θe约等于 sin

~
θe，f(

~
θe)与

~
θe近似为线性关系，即： 

( )e err ef k                                    （4-11） 

式中，kerr = 2·Uh·Zdif/(Zdh·Zqh)，将 f(
~
θe)通入转子位置跟踪观测器对转子位置进行

计算，传统脉振高频注入估计转子信息的结构图如图 4-4 所示。 

 

图 4-4 传统脉振高频电压注入法估计转子信息 

图 4-4 中，转子位置跟踪观测器 Observer 的结构框图如图 4-5 所示。 

 

图 4-5 转子位置跟踪观测器 Observer 
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4.3 脉振高频电压注入法的改进方法 

4.3.1 脉振高频电压注入下 αβ 轴电流响应 

传统脉振高频电压注入法获取转子位置信息时，需将得到的交轴电流 iq 经带

通滤波器滤波后，才能获取高频电流信号^
iqh，带通滤波器的使用会对系统的相位

和幅值产生影响，且该方法依赖电机的饱和凸极效应。 

图 4-6 为二阶和四阶带通滤波器的幅频、相频特性曲线。由图 4-6（a）幅频

特性曲线可知，二阶、四阶带通滤波器在中心频率两侧幅值都有衰减，且四阶带

通滤波器幅值衰减更大，使得高频电流响应中含转子位置信息的有用信号含量更

高。但是由图 4-6（b）相频特性曲线可知，在中心频率处，四阶带通滤波器相位

滞后约 7°，二阶带通滤波器相位滞后约 4°，而相位滞后对转子位置估计精度

和系统的动态特性均有影响。 

 
（a）幅频特性曲线 

 
（b）相频特性曲线 

图 4-6 二阶和四阶带通滤波器的幅频及相频特性曲线 

为解决以上问题，对传统脉振高频电压注入法进行改进，直接从 αβ 坐标轴
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的高频电流响应中获取转子位置信息，该方法不依赖于电机凸极效应，且减少了

带通滤波器的使用，消除了其对系统带宽的影响。 

由式（4-2）及坐标变换 T2s/2r 可得 dq 坐标下的高频电压分量 udh、uqh 与 αβ

坐标下的高频电流分量 iαh、iβh 之间的关系： 

2 /2

0 0 cos sin

0 0 sin cos

dh dh dhh he e

s r

qh qh qhh he e

u Z Zi i
T

u Z Zi i

 

 

 

 

         
= =         

−         
  （4-12） 

反解可得 iαh、iβh 的表达式： 

cos / sin /

sin / cos /

e dh e qh dhh

e dh e qh qhh

Z Z ui

Z Z ui





 

 

−    
=     

     
                    （4-13） 

由坐标变换 T2r̂/2r 及式（4-13）可得 ^^dq坐标下的高频电压分量 ^udh、^uqh 与 αβ 坐

标下的高频电流分量 iαh、iβh 之间的关系： 

ˆcos / sin / cos sin

ˆsin / cos / sin cos

1 1 1 1
cos cos sin sin   cos sin sin co

     
1 1

sin cos cos sin   

e dh e qh dhh e e

e dh e qh qhh e e

e e e e e e e

dh qh dh qh

e e e e

dh qh

Z Z ui

Z Z ui

Z Z Z Z

Z Z





   

   

      

   

−      
=      

−      

+ −

=

−

s
ˆ

ˆ1 1
sin sin cos cos

e

dh

qh

e e e e

dh qh

u

u

Z Z



   

 
 

  
    + 

 

（4-14） 

向 ^^dq坐标系注入式（4-8）所示高频电压信号，并且当
~
θe足够小时，cos

~
θe近似为 1，

sin
~
θe近似为零，结合式（4-14），可得式（4-15）： 

cos cos

cos( ) cos( )
sin sin

e e

dh h dh

h h h h

h e e

qh h q

Z R j Li
U t U t

i

Z R j L





 


 

 



   
   + 
   = = 
    
   

+   

         （4-15） 

由于高频信号注入时，感抗 ωhLdq 远大于电阻 R，所以 Zdqh 约等于 jωhLdq，利用

1/(jωh)对 cos(ωht)积分，可将式（4-15）化简为式（4-16）： 

cos

cos
cos( ) sin( )

sin sin

e

h dh eh
h h h

h e eh d

h q

j Li U
U t t

i L

j L







 
 

 



 
 

    =        
 
 

           （4-16） 

当将脉振高频正弦电压信号注入 PMSM 的控制系统时，可将 αβ 坐标系下的

电流 iαβ分解为三部分，第一部分为基波电流 iαβb、第二部分为高频电流 iαβh，第
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三部分为高次谐波电流 iαβx，即： 

= + +
b h x

i i i i                                         （4-17） 

cos( )

sin( )

b m b

b

b m b

i t
I

i t





 

 

−   
= =   

−  
αβb

i                              （4-18） 

式中，Ib 和 θb 为基波电流的幅值和相位角偏差。 

调制处理电流 iαβ，与 2sin(ωht)相乘，结果经低通滤波器滤波。当电机运行速

度很低甚至为零时，转子角速度较小，即不等式 ωm<<ωh 和 θ=ωmt<<ωht 成立。

而高次谐波电流 iαβx与信号 2sin(ωht)相乘调制后所得结果依旧是高频电流。由以

上分析对电流 iαβ进行调制并经低通滤波器处理得式（4-19）： 
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 

   
= =   

   

 +  +  
=  

 +  +  
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 （4-19） 

将式（4-16）、（4-18）代入式（4-19），并进行三角函数变换，可得式（4-20）： 

   
   
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 
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 

（4-20） 

由式（4-20）可知，对电流 iαβ调制后，通入低通滤波器滤波，可得到含有转子位

置信息的电流信号 iαβl，无需使用带通滤波器，改善了系统幅值衰减及相角延迟

问题。另外，通过 iαβl获取转子位置信息不依赖电机凸极效应，不仅适用凸极式

PMSM，还适用于隐极式 PMSM。改进后的脉振高频电压注入法估算转子信息过

程如图 4-7 所示。 
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图 4-7 改进后的脉振高频电压注入法估算转子信息 

图 4-7 中，PLL-Observer 为转子位置锁相环跟踪观测器。 

4.3.2 转子位置锁相环跟踪观测器 

本文采用将锁相环与观测器相结合的方法，设计转子位置锁相环跟踪观测器，

以获得估计的转子位置信息。该方法可抑制和过滤电流中的高频信号，且因构造

观测器时需要机械系统模型的状态变量，所以系统稳定性好，对高频噪声不敏感。

图 4-8 为锁相环跟踪观测器的结构框图。 

 

图 4-8 转子位置锁相环跟踪观测器 PLL-Observer 

在图 4-8 中，经锁相环反馈回路及误差信号线性化处理，得到含有转子位置

估计误差的信号 ξerr，其表达式为： 

ˆ ˆ ˆcos sin sin( ) sinh h
err l e l e e e e

h d h d

U U
i i

L L
      

 
= − = − =   （4-21） 

当
~
θe足够小时，θe≈

^θe且 sin
~
θe≈

~
θe，式（4-21）可化简为式（4-22）： 

h
err e

h d

U

L
 


=                                     （4-22） 

将转子位置估计误差的信号 ξerr 通入 PID 控制器计算估计的负载转矩^
TL： 
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ˆ ( )= ( )i h i
L err p d e p d

h d

k U k
T k sk k sk

s L s
 


− = + + + +           （4-23） 

忽略阻尼绕组，将第 2 章式（2-19）改写为： 

ˆˆ
e Lr

T Td

dt J

 −
=                                      （4-24） 

式中，ω̂r 为估计的转子机械角速度。当估计的负载转矩等于实际值时，估计的转

子机械角速度也与实际值相等。 

4.4 仿真分析 

本节搭建了改进后的 PMSM 无位置传感器控制系统的仿真模型，对其进行

仿真实验验证，其结构框图如图 4-9 所示。在图 4-9 中，电机的位置及转速信息

通过两相静止坐标系下的电流间接获得，未使用带通滤波器，减弱了对系统带宽

的影响。另外，因无位置传感器系统中也存在转速超调、抖振及抗干扰能力弱等

问题，所以将第 3 章设计的 NFTSMC 和基于超扭曲算法的控制器 STAq 分别用

于无位置控制系统的转速环和 q 轴电流环，用于改善转速性能。本章仿真中的电

机参数与第 3 章一致，见表 3-1。 

 

图 4-9 改进后的无位置传感器矢量控制系统结构框图 

图 4-10 为给定参考转速 ωref =100r/min，转速环使用 NFTSMC，q 轴电流环

使用 STAq 控制器，无位置模块分别使用传统脉振高频电压注入法和改进的脉振

高频电压注入法得到的电机实际位置与估计位置的对比图。其中图 4-10（a）为
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采用传统脉振高频电压注入法得到的转子实际与估计位置信息及两者之差，图 4-

10（b）为采用改进的脉振高频电压注入法得到的转子实际与估计位置信息及两

者之差。由图 4-10 可知，在 t=0.2s 的仿真时间内，传统脉振高频注入法估计的

转子位置误差最大到 3×10-3rad 左右，且误差一直是增大趋势。而改进的脉振高

频注入法估计的位置误差最大到 3×10-5rad 左右。由此可知，改进后的脉振高频

注入法减少了相位滞后。改进后的脉振高频电压注入法未使用带通滤波器，不仅

减弱了对系统带宽的影响，同时也降低了成本。且改进后的无位置模块不依赖电

机的凸极效应。 

 
(a) 传统脉振高频电压注入法 

 

(b) 改进的脉振高频电压注入法 

图 4-10 两种脉振高频电压注入法实际位置与估计位置对比 
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图 4-11 为设置参考转速 ωref =200r/min，在 t=0.05s 时加负载 TL=5N·m 的条

件下，q 轴电流环均使用 STAq 控制器，无位置传感器模块均使用优化后的脉振

高频注入法，转速环分别使用 PI、TSMC、NFTSMC 控制器的情况下转速响应。

由图 4-11 可知，转速环 PI 控制器空载启动后经过 20ms 收敛到 ωref，最大超调

23r/min。带 5N·m 负载后经过 10ms 再次收敛至 ωref，最大超调-12r/min；TSMC

空载启动后经过 8.5ms 收敛至 ωref，超调 6r/min，带 5N·m 负载后经过 2ms 再次

收敛至 ωref，最大超调-5r/min；而改进后的 NFTSMC 空载启动后经过 6ms 收敛

至 ωref，超调 1r/min，带 5N·m 负载后经过 1ms 再次收敛至 ωref，最大超调-2r/min。

由以上分析可知，NFTSMC 的转速收敛性能及抗干扰性都优于 PI 及 TSMC。为

方便对比，将以上分析绘制成表 4-1。 

表 4-1 ωref =200r/min 时空载启动后带载三种控制器转速对比 

控制器 

超调(r/min) 收敛时间（ms） 

ωref =200r/min 

TL=0N·m 

ωref =200r/min 

TL=5N·m 

ωref =200r/min 

TL=0N·m 

ωref =200r/min 

TL=5N·m 

PI 23 -12 20 10 

TSMC 6 -5 8.5 2 

NFTSMC 1 -2 6 1 

 

图 4-11 ωref =200r/min 时空载启动后带载三种控制器转速对比 

图 4-12 为初始参考转速 ωref =10r/min，在 t=0.05s 时设置 ωref =300r/min 的空

载条件下，q 轴电流环均使用 STAq 控制器，无位置传感器模块均使用改进的脉
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振高频电压注入法，而转速环分别使用 PI、TSMC、NFTSMC 控制器的情况下转

速响应。由图 4-12 可知，启动后转速环 PI 控制器经过 12ms 收敛至 ωref =10r/min，

超调 2r/min，变速后经过 25ms 收敛至 ωref =300r/min，超调 30 r/min；转速环

TSMC 控制器启动后经过 1.4ms 收敛至 ωref =10r/min，超调 2r/min，变速后经过

11ms 再次达到稳定转速，但比给定参考转速高了 2.5r/min，且始终超调 2.5r/min；

而 NFTSMC 启动后经过 0.7ms 收敛至 ωref =10r/min，无超调，变速后经过 8ms 收

敛至 ωref =300r/min，超调 1r/min。由以上分析可知，空载变速条件下，NFTSMC

比 PI 及 SMC 更快收敛至给定转速且超调更小。以上分析对比见表 4-2。 

表 4-2 ωref =10r/min 时空载启动后设置 ωref =300r/min 三种控制器转速对比 

控制器 

超调(r/min) 收敛时间（ms） 

ωref =10 ωref =300 ωref =10 ωref =300 

PI 2 30 12 25 

TSMC 2 2.5 1.4 ∞ 

NFTSMC 0 1 0.7 8 

 

图 4-12 ωref =10r/min 时空载启动后设置 ωref =300r/min 三种控制器转速对比 

图 4-13 为设置参考转速 ωref =50sin(314t)r/min 的空载条件下，q 轴电流环均

使用 STAq 控制器，无位置模块均使用改进的脉振高频注入法，而转速环分别使

用 PI、TSMC、NFTSMC 控制器的情况下转速响应。其中图 4-13（a）和（b）分

别为三种控制器控制下电机实际转速跟踪参考转速和电机实际转速与参考转速

误差图。由图 4-13（b）可知，在 PI、TSMC、NFTSMC 控制下，电机的实际转

速与参考转速的误差波动范围分别为[-11,11]r/min、[-3,3] r/min、[-1,1]r/min 左右，
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由此可知，NFTSMC 控制器可有效减小转速抖振。 

 

（a）实际转速跟踪参考转速 

 

（b）实际转速与参考转速之差 

图 4-13 ωref =50sin(314t)r/min 三种控制器实际转速与参考转速之间的关系 

图 4-14 为初始设置参考转速 ωref =50sin(314t)r/min 带 TL=5N·m 负载启动，q

轴电流环均使用 STAq 控制器，无位置传感器模块均使用改进后的脉振高频注入

法，转速环分别使用 PI、TSMC、NFTSMC 的情况下转速响应。图 4-14（a）、

（b）、（c）分别为电机在 0.2s 内的转速响应、电机启动时刻的转速跟踪、电机实

际转速与参考转速的误差图。由图 4-14(b)可知，在 PI、TSMC、NFTSMC 控制

下，电机带载后 PI 控制器的转速超调最大，NFTSMC 的转速超调最小，且电机

启动后，NFTSMC 控制的系统最快跟踪上参考转速。电机带载后达到稳定运行

状态时，三种控制器控制下转速误差分别在[-11,11]r/min、[-6,0]r/min、[-1,0]r/min

之间波动，由此可知，NFTSMC 控制的系统抗外界干扰能力比 PI、TSMC 强。 
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（a）电机在运行的 0.2s 内实际转速跟踪参考转速 

 

（b）电机启动时刻实际转速跟踪参考转速 

 

（c）实际转速与参考转速之差 

图 4-14 ωref =50sin(314t)r/min，TL=5N·m 三种控制器转速响应对比 
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图 4-15 为设置参考转速 ωref =200r/min，在 t=0.05s 时加负载 TL=5N·m 的条

件下，转速环使用 NFTSMC 控制器，q 轴电流环使用 STAq 控制器，无位置传感

器模块使用改进后的脉振高频注入法时，获取的电机实际转速及位置与估计转速

及位置对比图。图 4-15（a）、（b）中小图分别为电机稳定运行时段电机估计转速

与实际转速、估计位置与实际位置之差。由图 4-15（a）可知，电机启动后转速

最大超调 1r/min，带载后转速经 1ms 再次收敛至 ωref，最大超调-2r/min。而由图

4-15（a）小图可知，电机稳定运行时实际转速与估计转速差值最大为 2×10-3r/min。

由图 4-15（b）可知电机估计位置与实际位置最大误差为 2.5×10-5rad，说明本文

设计的永磁同步电机无位置传感器矢量控制系统，具有能较好跟踪性能且转速超

调小、抗外界干扰能力强。 

 

（a）估计转速跟踪实际转速 

 

（b）估计位置跟踪实际位置 

图 4-15 ωref =200r/min 定速变载估计转速及位置跟踪实际转速及位置 
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由于电机位置是电机转速的积分函数，即使电机转速是很小的常数也会随着

时间的增大而无限增大，所以通常会对电机位置进行取模运算，使其类似于周期

函数存在，图 4-16 是取模后的电机实际位置与估计位置对比图。 

 

图 4-16 ωref =200r/min 定速变载电机实际位置与估计位置 

图 4-17 为初始设置参考转速 ωref = 50sin(314t)r/min 空载，在 t=0.05s 时加

TL=5N·m 负载的条件下，q 轴电流环均使用 STAq 控制器，无位置模块均使用改

进后的脉振高频注入法时电机的参考速度、实际速度与估计转速对比图。其中，

图 4-17（a）为全时段电机的参考速度、实际速度与估计转速响应，而图 4-17（b）

为估计转速与参考转速之差，空载稳定运行时在[-0.5,0.5]r/min 之间波动，带载后

稳定运行时在[-1,0]r/min 之间波动。图 4-17（c）为估计转速与实际转速之差，无

论是否带载稳定运行时均在[-0.05,0.05]r/min 之间波动，说明观测器估计的转速

在转速不固定时也能较好跟踪电机实际转速。 



安徽工程大学硕士学位论文 

 

53 
 

 

（a）电机参考速度、实际速度与估计转速响应 

 

（b）估计转速与参考转速之差             （c）估计转速与实际转速之差 

图 4-17 电机参考速度、实际速度与估计转速对比 

4.5 本章小节 

本章首先介绍了脉振高频电压注入法的实现原理，其次推导了传统脉振高频

电压注入法的实现过程，并分析出该方法存在依赖电机凸极效应且因使用带通滤

波器影响系统幅值及相位等问题，然后对传统脉振高频电压注入法进行优化，采

用了从两相静止坐标系提取电流进而获取转子位置及转速信息的方法，最后联合

第 3 章设计的 NFTSMC、STAq 控制器及本章优化后的无位置模块在

Matlab/Simulink 中搭建仿真模型，分别从转速超调、抗外界干扰能力、估计转速

及估计位置跟踪电机实际位置及实际转速的性能，验证了本文所述控制方法的优

势。 
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第 5 章 基于滑模控制的 PMSM 无位置传感器实验验证 

本章在 AISim 半实物仿真平台上，对优化后的永磁同步电机无位置传感器

矢量控制系统进行实验验证。优化后的系统转速环使用 NFTSMC，q 轴电流环使

用基于超扭曲算法的滑模控制器 STAq，无位置模块使用利用两相静止坐标系下

的电流提取转子位置及转速信息。本章阐述了实验平台的构成，在实验平台上搭

建了本文所述方法的实验模型，且分析对比了不同工况下的实验结果。 

5.1 AISim 半实物仿真平台概述 

AISim 半实物仿真平台是强实时性的仿真验证平台，采用主机-目标机的结

构。其中，开发主机为 PC 机上的 Windows 系统，用于运行 Matlab/Simulink 软

件设计系统模型，并自动生成实验所需的代码。目标机为 VxWork6.9，是实时操

作系统，其开发环境可建立在 Windows、Linux 和 Solaris 三个平台上，本文将

VxWork6.9 的开发环境建立在 Windows 平台上。 

AISim 半实物仿真平台的主机与目标机通过 PCI/CPCI 总线协议进行通讯，

主机运行 AISim 实时仿真软件包，以虚拟仪表、曲线等方式监控实时仿真器，完

成对实时目标机的管理，实现运行实验的启动停止、在线监控、数据处理。AISim

半实物仿真平台的结构框图如图 5-1 所示。 

 

图 5-1 半实物仿真平台结构框图 
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5.1.1 硬件平台构成 

AISim 半实物仿真平台的主要构成有：用于搭建实验模型且读取实验结果的

PC 机、控制仿真实时进行的实时仿真目标机、具有 PWM 调速功能的电机控制

卡、伺服电机和测量扭矩的扭矩传感器。AISim 半实物仿真平台主要用于 PMSM

控制算法的研究及验证。VxWork6.9 是整个半实物仿真平台的核心，编译实验模

型成目标代码，下载并控制电机专用控制卡，进而完成对电机的控制并采集扭矩

传感器上的扭矩[78]。图 5-2 为 AISim 半实物仿真平台硬件构成框图。 

 

图 5-2 AISim 半实物仿真平台实物 

研发型伺服驱动器用于控制伺服电机主机，具有内部转矩、速度环，外部速

度、位置环控制功能和外部电流环控制功能。可以通过不同设置满足多种环路的

调节需求。 

通用型伺服驱动器用于控制负载电机，配置其参数，使负载电机工作在制动
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模式。还可将其配置为支持外部模拟量的控制模式，修改外部模拟量的值就能控

制负载大小。通用型伺服驱动器需安装保护用断路器，在干扰较大的环境中使用

时应接电源滤波器并与功率电源隔离。 

电机专用控制卡可直接控制驱动器的 IGBT 导通与关断，支持 3 组带死区设

置功能的 PWM 信号输出，既能完成三相电流、直流母线电压、相电压的采集工

作，又能完成编码器的信号采集。除此之外，还能检测磁极位置及输出警告信号

和使能信号。目标机的控制算法通过控制电机专用控制卡进而控制伺服电机主机

的运行状况。 

扭矩传感器实时检测电机的负载转矩，其量程为 50N·m，精度为 0.3%，供

电电压为 24V，输出采用 TTL 频率信号，当扭矩为 0 时，输出 10KHz 的频率，

当扭矩为 50N·m，输出 15KHz 的频率，当扭矩为-50N·m，输出 5KHz 的频率，

扭矩与频率的转换关系如式（5-1）： 

( )10000 50

5000

req

e

f
T

− 
=                    （5-1） 

式中，freq 为采集频率，10000 为中心点的频率，50 为量程，5000 为带宽。 

5.1.2 软件平台构成 

AISim 平台的软件组成： 

（1）AISim Manager 主控软件：上位机软件，用于发送命令，采集数据，数

据处理与显示； 

（2）AISimulinkLib 建模环境：是 AISim 系统的功能模块库，可在 Simulink

中调用，将 Simulink 中的仿真模型生成 VxWorks 目标代码，目前支持的 Matlab

版本从 Matlab2014a 到 2020a； 

（3）AISim Engine 仿真引擎：在 VxWorks 上运行，为仿真模型提供实时运

行环境。 

5.2 实验结果分析 

本节对由本文设计的控制器及无位置传感器模块组成的矢量系统进行实验

验证。本节所有实验的无位置传感器模块均为从静止坐标系取电流从而获取转速

的位置信息。本节实验仅对比转速环使用不同的控制器时转速的超调、收敛、抗

外界干扰能力。 
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图 5-3 为 ωref = 50r/min 时，转速环分别使用 PI 控制器、TSMC 控制器、

NFTSMC 控制器控制时的转速响应。其小图为三种控制器的转速响应与参考速

度的差值部分截取。由图 5-3 可知，三种控制器的转速最大超调分别为 40r/min、

20r/min、0r/min，分别经过 4s、3s、1s 左右后在给定转速附近波动，波动范围分

别为[-6,6]r/min、[-6,6]r/min、[-3,3]r/min，由此可知，稳态时 NFTSMC 的转速抖

振最小。 

 

图 5-3 ωref = 50r/min 空载，三种控制器转速响应 

图 5-4 为初始给定 ωref =100r/min，在 t=10s 时增加 100r/min 使 ωref =200r/min

时，转速环分别使用 PI 控制器、TSMC 控制器、NFTSMC 控制器控制时的转速

响应。初始状态下，控制器 PI、TSMC 及 NFTSMC 分别超调 52r/min、30r/min

及 0r/min，分别经过 6s、3s、1s 左右后在给定转速附近波动。由图 5-4 可知，转

速改变后，NFTSMC 比 PI 及 TSMC 更快收敛至给定转速且超调更小。 

 

图 5-4 空载变速，三种控制器转速响应 
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图 5-5 为 ωref =100r/min，t=10s 时加载 TL=1N·m，转速环分别使用 PI、TSMC、

NFTSMC 控制器控制时的转速响应，带载后转速分别超调-27r/min、-22r/min 及

-13r/min，所以由图 5-5 可知，NFTSMC 的带负载能力比 PI 及 TSMC 强。 

 

图 5-5 定速变载，三种控制器转速响应 

图 5-6 为给定参考转速 ωref =50cos(0.5πt) r/min，TL =1N·m 时，转子观测器的

估计转速跟踪给定参考转速效果图，其中图 5-6（a）展示了转速环分别为 PI、

TSMC、NFTSMC 时转速跟踪效果。由图 5-6（a）可知，PI 由于使用积分器导致

转速跟踪滞后严重，跟踪效果很差，跟踪参考转速误差范围为[-50,15]r/min。因

此后续分析不再对比转速环 PI 控制器，只将转速环使用 TSMC 与本文采用的

NFTSMC 做对比。图 5-6（b）为 TSMC、NFTSMC 跟踪参考转速曲线放大图，

稳态时，TSMC 跟踪参考转速误差范围为[-10,20]r/min，而 NFTSMC 跟踪参考转

速误差范围为[-3,3] r/min。综上：ωref =50cos(0.5πt)r/min 时，NFTSMC 跟踪效果

远优于 PI 及 TSMC。为便于对比，将以上分析汇总至表 5-1。 

表 5-1 ωref =50cos(0.5πt) r/min，TL =1N·m 三种控制器转速误差范围 

控制器 转速误差范围（r/min） 

PI −50~15 

TSMC −10~20 

NFTSMC  −3~3 
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(a) 全速范围 

 

(b) 部分放大 

图 5-6 定速空载，三种控制器转速响应 

图 5-7 为初始给定参考转速 ωref =50cos(0.5πt)r/min，TL=1N·m，运行 t=10s 左

右后加负载使 TL=2N·m 时，TSMC、NFTSMC 跟踪参考转速图。由图 5-7 可知，

增加负载后，TSMC 向下最大超调为 23r/min，而 NFTSMC 向下最大超调为 2r/min。

由此可得，NFTSMC 的带负载能力比 TSMC 强。 
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图 5-7 ωref =50cos(0.5πt)r/min 时两种控制器定速变载 

图 5-8 为给定参考转速 ωref =50cos(0.5πt)r/min，TL=1N·m 时，参考转速、电

机实际转速及观测器估计转速三者之间的关系图。稳态时，由图 5-8 可知，估计

转速能较好的跟踪实际转速及参考转速，跟踪误差在[-4,4]r/min 之间波动，偶尔

达到 12r/min。 

 

图 5-8 ωref =50cos(0.5πt)r/min，TL=1N·m 时，估计转速跟踪实际转速与参考转速 

图 5-9 为给定参考转速 ωref =50r/min 时，观测器估计转速跟踪参考转速及电

机实际转速响应曲线。由图 5-9 可知，启动时估计转速与实际转速的跟踪最大误

差为 20r/min，而稳定后，跟踪误差在[-3,3]r/min 之间波动，说明估计的转速能有
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效跟踪电机实际转速。 

 

图 5-9 ωref =50r/min 时，估计转速跟踪实际转速与参考转速 

5.3 本章小节 

本章先概述了 AISim 半实物仿真平台构成，不仅介绍了其硬件模块的主要

构成及各个硬件模块的主要功能，还介绍了实验所需的软件系统。然后在半实物

仿真平台上验证了本文设计的控制系统在不同工况下均具有较好的运行效果。 
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第 6 章 总结与展望 

6.1 总结 

为改善 PMSM 传统矢量控制系统运行时出现的转速超调、抖振大及抗外界

干扰能力差等问题。本文对传统矢量控制系统中的转速环控制器及 q 轴电流环控

制器进行了改进，并且在改进后的矢量控制系统中应用了无位置传感器技术。在

AISim 半实物仿真平台上研究了控制系统在不同工况下的运动性能。以下对本文

研究内容进行概括： 

（1）设计了基于改进的非奇异快速终端滑模面及改进的趋近律函数的

NFTSMC，将其用于转速环。将基于超扭曲算法的 STAq 控制器用于 q 轴电流环。

在 Matlab/Simulink 搭建仿真模型，先用 STAq 控制器替代传统矢量控制系统中

的 q 轴电流环的 PI 控制器，通过分析 q 轴电流环分别由 PI、STAq 控制器控制

时的转速抖振、转矩抖振及三相电流畸变来说明 STAq 控制器优于 PI 控制器。

在此基础上将 NFTSMC 用于转速环，从转速超调、抗外界干扰能力说明了

NFTSMC 控制器优于 TSMC 及 PI 控制器。 

（2）分析出传统脉振高频电压注入法存在依赖电机凸极效应且因使用带通

滤波器影响系统幅值及相位等问题，对传统脉振高频电压注入法进行改进设计，

改进后的脉振高频电压注入法从两相静止坐标系提取电流 iα、iβ，将 iα、iβ通入锁

相环观测器处理从而获得转子位置信息，改进后的脉振高频注入法不依赖于电机

凸极效应且未使用带通滤波器。在 Matlab/Simulink 中搭建仿真模型，通过对比

转子估计位置跟踪实际位置性能说明改进后的脉振高频注入法的优点。然后将第

3 章设计的 NFTSMC、STAq 控制器分别用于改进后无位置控制器系统的转速环

及 q 轴电流环，通过仿真分析，说明了二者同样能优化无位置传感器控制系统的

性能。 

（3）在 AISim 半实物仿真平台上搭建算法模型，研究本文提出的转速环使

用 NFTSMC 控制器，q 轴电流环使用 STAq 控制器，无位置模块使用改进后的脉

振高频注入法的控制系统在不同工况下的转速性能，通过将其与改进前的控制器

对比分析，说明了改进后的控制系统不仅降低了转速超调、改善了转速抖振、而

且增强了系统的抗干扰性能。 
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6.2 展望 

虽然改进后的控制系统降低了转速超调，增强了系统的抗干扰能力，但是在

未来工作中仍有需要改进的地方： 

（1）由于本文采用的脉振高频电压注入法在 ^^dq坐标系下的 ^d轴注入高频电压

信号 Uhcos(ωht)，而高频信号对三相电流影响较大，使三相电流波形畸变率增加，

在下一步工作中，需对电流环进一步改进。 

（2）由于实验平台的局限性，无法获取无位置传感器控制中，中高速段的

控制算法需要的三相电压，从而只能研究电机的零低速段运行状况。 
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