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前　 　 言

交流伺服系统涉及数控产业、 装备制造业、 信息产业以及材料学等诸多行业， 它的发

展直接关系到整体数控设备的性能发挥， 及相关多产业的联动发展。 交流伺服技术及相关

产业的发展已经引起我国政府及相关部门的高度重视， 在 《国务院关于加快振兴装备制造

业的若干意见》 中已明确提出对于伺服驱动系统技术发展的要求。
随着国内伺服系统的发展， 大多数工程类大学已经开设了这样的课程， 公司不定期地

举办相关的培训， 遗憾的是大多数从事工程控制行业人员对伺服控制系统设计的知识并未

感到满意， 这可能是由于我国对交流伺服系统的研究起步较晚， 又受到国外技术的封锁；
参考资料内容过于传统， 缺乏新技术； 过多关注先进控制技术的数学推导及研究， 忽略通

常用于工业的控制方法； 过多关注国外产品使用操作等。
本人具有基于交流永磁同步电动机的伺服系统开发经验， 并结合此经验编写本书， 书

中比较系统、 全面地介绍了交流伺服系统设计方面的知识， 内容涉及永磁电动机基础知识

及控制技术、 数字控制系统应用技术、 逆变技术及数字滤波设计等。 在组织内容方面， 遵

循从工程应用出发， 理论结合实际， 重点讲述工业已接受的或具有前景的技术和实现

方法。
编写这本书是一项艰巨的任务， 需要许多人的支持， 在此我要感谢他们。 首先感谢我

的家人， 是他们的理解和支持， 使我有充足的业余时间来完成本书。 其次感谢我的父母，
是他们的决定， 使我选择并完成了自动化专业的大学教育。 再次感谢梁中华导师， 他的教

导和鼓励， 不仅使我打下了坚实的基础， 还使我对今后从事电气工程类工作充满信心。 最

后特别感谢党存禄导师， 是他最早给我提供了实践应用方向。 我对每个人都怀有诚挚的感

激之情。
书中部分内容由兰州理工大学王志文副教授、 沈阳黎明航空发动机 （集团） 有限责任

公司孔凡莉翻译、 大连工业大学兰振平讲师执笔， 全书内容最后由我统一整理、 编写完

成。 沈阳工业大学的梁中华教授仔细审校了本书全部内容， 并提供了宝贵的意见。
鉴于编者水平有限， 书中不免存在错误和不当之处， 恳请读者批评指正。

孙宇

中科院沈阳计算技术研究所

高精数控技术有限公司
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第 1 章　 绪　 　 论

伺服来自英文单词 Servo， 是指系统跟随外部指令进行人们所期望的运动， 运动要素包

括位置、 速度和转矩。 伺服系统的发展经历了从液压、 气动到电气的过程， 而电气伺服系统

包括伺服电动机、 反馈装置和控制器。 在 20 世纪 60 年代， 最早是直流电动机作为主要执行

部件， 在 70 年代以后， 交流伺服电动机的性价比不断提高， 逐渐取代直流电动机成为伺服

系统的主导执行电动机。 控制器的功能是完成伺服系统的闭环控制， 包括扭矩、 速度和位置

等。 我们通常说的伺服驱动器已经包括了控制器的基本功能和功率放大部分。 虽然在 90 年

代所谓的经济型数控领域采用功率步进电动机直接驱动的开环伺服系统曾经获得广泛使用，
但是迅速被交流伺服所取代。

自 20 世纪 80 年代以来， 随着现代电机技术、 现代电力电子技术、 微电子技术、 控制技

术及计算机技术等支撑技术的快速发展， 交流伺服控制技术的发展得到极大的迈进， 使得先

前困扰着交流伺服系统的电动机控制复杂和调速性能差等问题取得了突破性的进展， 交流伺

服系统的性能日渐提高和价格趋于合理， 使得交流伺服系统逐渐取代直流伺服系统， 尤其是

在高准确度、 高性能要求的伺服驱动领域中成为电伺服驱动系统的一个发展趋势。 目前交流

伺服技术已成为工业自动化的支撑技术之一。
伺服控制技术是决定交流伺服系统性能好坏的关键技术之一， 是国外交流伺服技术封锁

的主要部分。 随着国内交流伺服运用电动机等硬件的技术逐步成熟， 以软件形式存在于控制

芯片中的伺服控制技术成为制约我国高性能交流伺服技术及产品发展的瓶颈。 研究具有自主

知识产权的高性能交流伺服控制技术是非常必要的， 尤其是最具应用前景的永磁同步电动机

伺服控制技术。

1� 1　 交流伺服系统的国内外现状与发展趋势

进入 20 世纪 50 年代， 微电子制造工艺的日益完善， 使得数字信号处理器 （DSP） 运算

速度呈几何级数上升， 达到伺服环路高速实时控制的要求， 一些运动控制芯片制造商还将电

动机控制所必需的外围电路 （如 A - D 转换器、 位置 /速度检测倍频计数器、 PWM 发生器

等） 与 DSP 内核集成为一体， 使得伺服控制回路采样时间达到 100μs 以内， 由单一芯片实

现加减速自动控制， 电子齿轮同步控制以及位置、 速度和电流三环的数字化补偿控制。 一些

新的控制算法， 如速度前馈、 加速度前馈、 低通滤波和陷波滤波等得以实现。 另一方面， 电

力电子技术的发展， 使得伺服系统主电路功率器件的开关频率由 2 ～ 5kHz 提升到 15 ～
20kHz， 绝缘栅极双型晶体管 （IGBT） 及智能功率模块 （IPM） 均是这一时代的产物， 从而

提高了系统的稳定性， 降低了系统的噪声。 以上两个方面不仅是交流伺服实现数字化的基

础， 而且使得交流伺服趋于小型化。
无人化、 规模化生产对加工设备提出了高速度、 高准确度和高效率的要求， 交流伺服系

统具有高响应、 免维护 （无电刷、 换向器等磨损元部件） 和高可靠性等特点， 正好满足这



一需求。 例如日本 FANUC 公司、 三菱电机公司、 安川电机公司、 德国 Siemens 公司、 美国

AB 公司及 GE 公司等分别在 1984 年前后将交流伺服系统付诸实用。 目前， 一些工业发达国

家的伺服系统生产厂商基本上均能提供全数字交流伺服系统或者可以与自己的计算机数控

（CNC） 系统相配套， 如日本 FANUC 公司、 三菱电机公司、 安川电机公司、 松下公司、 三

洋电机公司以及德国 Siemens 公司等。
我国从 20 世纪 70 年代开始跟踪开发交流伺服技术， 主要研究力量集中在高等院校和

科研单位， 以军工和宇航卫星为主要应用方向， 不考虑成本因素。 主要研究机构有北京

机床研究所、 西安微电机研究所以及中科院沈阳自动化研究所等。 80 年代以后开始进入

工业领域， 直到 2000 年， 国产伺服停留在批量小、 价格高、 应用面狭窄的状态， 技术水

平和可靠性难以满足工业需要。 2000 年以后， 随着中国变成世界工厂， 制造业的快速发

展为交流伺服提供了越来越大的市场空间， 国内几家单位开始推出自己品牌的交流伺服

产品。 目前， 国内主要的伺服品牌或厂商有森创 （和利时电机）、 华中数控、 广州数控、
南京埃斯顿、 兰州电机厂和沈阳高精度数控等厂商。 其中华中数控和广州数控等主要集

中在数控机床领域。
总结国内外伺服厂商的技术路线和产品路线， 结合市场需求的变化， 可以看到以下一些

最新发展趋势：
（1） 高效率化

尽管这方面的工作早就在进行， 但是仍需要继续加强。 主要包括电动机本身的高效率

化， 如永磁材料性能的改进和更好的磁铁安装结构设计， 同时也包括驱动系统的高效率化、
逆变器驱动电路的优化、 加减速运动的优化、 再生制动和能量反馈以及更好的冷却方式等。

（2） 直接驱动

直接驱动包括采用盘式电动机的转台伺服驱动和采用直线电动机的线性伺服驱动， 由于

消除了中间传递误差， 从而实现了高速化和高定位准确度。 直线电动机容易改变形状的特点

可以使采用线性直线机构的各种装置实现小型化和轻量化。
（3） 高速、 高精度、 高性能化

采用更高精度的编码器 （每转百万脉冲级）， 更高采样精度和数据位数、 速度更快的

DSP， 无齿槽效应的高性能旋转电动机、 直线电动机， 以及应用自适应、 人工智能等各种现

代控制策略， 不断将伺服系统的性能指标提高。
（4） 一体化和集成化

电动机和反馈、 控制、 驱动、 通信的纵向一体化成为当前小功率伺服系统的一个发展方

向。 我们称这种集成了驱动和通信功能的电动机叫智能化电动机 （Smart Motor）， 我们把集

成了运动控制和通信功能的驱动器叫做智能化伺服驱动器 （Smart Servo Driver）。 电动机、
驱动和控制的集成使三者从设计、 制造到运行、 维护都更紧密地融为一体。 但是这种方式面

临更大的技术挑战 （如可靠性） 和工程师使用习惯的挑战， 因此很难成为主流， 在整个伺

服市场中是一个很小但有特色的部分。
（5） 通用化

通用型驱动器配置有大量的参数和丰富的菜单功能， 便于用户在不改变硬件配置的条件

下， 方便地设置成 V / F 控制、 无速度传感器开环矢量控制、 闭环磁通矢量控制、 永磁无刷

交流伺服电动机控制及再生单元五种工作方式， 适用于各种场合， 可以驱动不同类型的电动
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机， 比如异步电动机、 永磁同步电动机、 无刷直流电动机、 步进电动机， 也可以适应不同的

传感器类型， 甚至无位置传感器。 可以使用电动机本身配置的反馈环节构成半闭环控制系

统， 也可以通过接口与外部的位置或速度或力矩传感器构成高准确度全闭环控制系统。
（6） 智能化

现代交流伺服驱动器都具备参数记忆、 故障自诊断和分析功能， 绝大多数进口驱动器都

具备负载转动惯量测定和自动增益调整功能， 有的可以自动辨识电动机的参数， 自动测定编

码器零位， 有的则能自动进行振动抑止。 将电子齿轮、 电子凸轮、 同步跟踪、 插补运动等控

制功能和驱动结合在一起， 则为伺服用户提供了更好的体验。
（7） 网络化和模块化

将现场总线和工业以太网技术、 甚至无线网络技术集成到伺服驱动器当中， 已经成为欧

洲和美国厂商的常用做法。 现代工业局域网发展的重要方向和各种总线标准竞争的焦点就是

如何适应高性能运动控制对数据传输实时性、 可靠性、 同步性的要求。 随着国内对大规模分

布式控制装置需求的上升， 高档数控系统的开发成功， 网络化数字伺服的开发已经成为当务

之急。 模块化不仅指伺服驱动模块、 电源模块、 再生制动模块和通信模块之间的组合方式，
而且指伺服驱动器内部软件和硬件的模块化和可重用性。

（8） 从故障诊断到预测性维护

随着机器安全标准的不断发展， 传统的故障诊断和保护技术 （问题发生的时候判断原

因并采取措施避免故障扩大化） 已经落伍， 最新的产品嵌入了预测性维护技术， 使得人们

可以通过 Internet 及时了解重要技术参数的动态趋势， 并采取预防性措施。 比如： 关注电流

的升高， 负载变化时评估尖峰电流， 外壳或铁心温度升高时监视温度传感器， 以及对电流波

形发生的任何畸变保持警惕。
（9） 专用化和多样化

虽然市场上存在通用型伺服产品系列， 但是为某种特定应用场合专门设计制造的伺服系

统比比皆是。 利用磁性材料不同性能、 不同形状、 不同表面粘接结构， 电动机转子出现了表

面式永磁 （SPM） 和内置式永磁 （IPM） 结构。 分割式铁心结构工艺在日本的使用使永磁无

刷伺服电动机的生产实现了高效率、 大批量和自动化， 并引起国内厂商的研究。
（10） 小型化和大型化

无论是永磁无刷伺服电动机还是步进电动机都积极向更小的尺寸发展， 比如 20mm、
28mm 和 35mm 外径等； 同时也在发展更大功率和尺寸的机种， 已经看到 500kW 永磁伺服电

动机的出现。 体现了电动机向两极化发展的倾向。

1� 2　 交流伺服系统的分类和特点

伺服系统中， 采用各种各样的驱动电动机， 如直流电动机、 感应电动机、 电励磁同步电

动机、 永磁无刷直流电动机、 永磁励磁同步电动机， 开关磁阻电动机和步进电动机等， 如图

1-1 所示。 伺服系统根据不同的电动机类型可以分为以下几种：
1� 直流电动机控制系统

直流电动机由于励磁磁场和电枢磁场的完全解耦， 可以独立控制， 因此具备良好的调速

性能， 且出力大、 调速范围宽和易于控制， 广泛应用于电力拖动系统中， 如车辆牵引直流电
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图 1-1　 驱动电动机分类

动机、 轧钢用直流电动机、 港口起重用直流电动机以及小功率直流位置伺服系统用直流伺服

电动机等。 传统的调速方法主要是电枢回路串联电阻调速、 调压调速和改变励磁磁通调速

等， 20 世纪 70 年代以前， 直流电动机控制系统在电动机控制系统中占有绝对的主导地位，
现在除了老式直流电动机控制设备以外， 在某些场合仍然采用直流电动机控制系统。

2� 感应电动机控制系统

感应电动机定子一般为对称多相绕组， 转子可以是绕线转子， 也可以是笼型转子。 由于

转子结构的不同， 就有不同的控制策略， 如绕线转子感应电动机可以实现转子回路串联电阻

调速、 串级调速和变频双馈调速控制等， 而笼型感应电动机可以实现定子变频、 变极调速和

变极变频平滑控制等。 现代交流感应电动机控制主要有以下几种：
（1） 矢量变换控制系统

矢量变换控制也称为磁场定向控制 （Field - Oriented Control）。 所谓矢量变换控制， 就

是对电压、 电流和磁链等物理量经过一系列矢量变换， 将感应电动机数学模型变换至正交的

旋转坐标系中， 并对各物理量的幅值和相位实现解耦控制。 1971 年德国学者 F. Blascheke 提

出的矢量变换控制方式中， 正交旋转坐标系的直轴为励磁轴与转子磁场重合， 交轴为转矩

轴。 转子磁场的交轴分量为零， 电磁转矩方程得到简化， 即在磁场恒定的情况下， 电磁转矩

与交轴电流分量成正比， 因此感应电动机的机械特性与他励直流电动机的机械特性完全一

样， 实现磁场与转矩的解耦控制。 由于直轴与转子磁场重合， 因此也称为转子磁场定向控

制。 为了保持转子磁场的恒定控制， 必须观测转子磁场实现反馈控制， 因此利用转子电压方

程构成磁通观测器， 但由于转子参数 （特别是电阻） 受温度的影响较大， 在一定程度上影
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响了系统的控制性能。 目前有很多转子参数辨识的方法， 实现实时补偿， 从而提高系统动态

性能。 除了转子磁场定向控制外， 还有气隙磁场定向控制和定子磁场定向控制。
（2） 转差频率矢量控制系统

感应电动机稳态运行时存在转差率， 而转差率对感应电动机的性能有很大的影响， 转差

率越小， 效率越高， 控制感应电动机转差率或转子的转差频率就能高效率地控制感应电动

机。 转差频率矢量控制系统是对传统矢量控制系统的简化， 人们采用忽略转子磁链幅值的动

态变化的方法， 认为转子磁链是稳定的， 这样在转子磁场定向坐标系统中， 可以确定定子电

流的直轴分量， 而交轴分量可以由电磁转矩表达式确定。 因为当转差率很小时， 电磁转矩与

转差率成正比关系。 当感应电动机进行调速控制时， 利用给定速度信号与实际速度值的差，
由速度调节器确定感应电动机的电磁转矩及相应的转差率， 进一步可知转差频率的大小， 只

要控制转差频率就可以很好地控制感应电动机调速。 这类简单、 高效的调速系统在节能的风

力机、 泵类负载中应用得相当广泛。
（3） 直接转矩控制系统

直接转矩控制 （Direct Torque Control， DTC） 是在 20 世纪 80 年代中期提出的新的交流

电动机控制理论。 直接转矩控制是在定子坐标系统中计算磁通和电磁转矩的大小和位置角，
通过磁通幅值和转矩的直接跟踪来实现高性能动态控制。 由于磁链的幅值限制在较小的误差

范围内， 对转矩控制性能不会有大的影响， 因此直接转矩控制方法对电动机参数变化不敏

感， 与转子参数无关； 同时， 由于对电压空间矢量的优化控制， 降低了逆变器的开关频率和

开关损耗， 从而提高了控制系统的效率。
（4） 空间矢量调制控制系统

空间矢量调制 （Space Vector Modulation） 控制技术是为了提高气隙磁场稳定性、 减少

谐波、 优化功率控制器开关模式、 降低开关损耗所采用的控制技术。 根据定子磁场的运动规

律， 选择合适的基本电压空间矢量进行合成， 以产生其他所需要的电压空间矢量。 这种空间

矢量调制方法产生的基波电压幅值要高于正弦波脉宽调制 （SPWM） 产生的基波电压幅值，
提高了电源电压的利用率。

（5） 智能控制系统

智能控制 （Intelligent Control） 系统主要根据人工智能理论， 如模拟人脑物理模型的人

工神经网络 （Artificial Neural Network）， 模拟人脑不确定思维或推理过程的模糊逻辑理论

（Fuzzy Logic Theory） 等， 更准确地模拟电动机的非线性， 以此确定智能控制模型输出量的

大小， 进而确定功率控制器的开关模式。 电动机的智能控制系统算法极其复杂， 需要具有高

速、 实时计算能力的微机或 DSP 芯片来实现， 目前仍处于实验室研究阶段， 但是智能控制

系统将是电动机控制的发展方向。
3� 同步电控控制系统

（1） 电励磁同步电动机控制系统

普通电励磁同步电动机采用交 -直 -交电流型逆变器供电， 整流和逆变电路均采用晶闸

管， 利用同步电动机电流可以超前电压的特点， 使逆变器的晶闸管工作在自然换相状态， 同

时检测转子磁极位置， 用来确定逆变器晶闸管的导通与关断， 使电动机工作在自同步状态。
这种控制系统也称为自控式同步电动机控制系统。 这种系统的特点是容量大且转速高， 技术

比较成熟； 缺点是三相正弦分布绕组由电流型逆变器供电， 电动机低速运行时转矩波动大。
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此外， 电励磁同步电动机也可以采用变频器供电驱动。
（2） 永磁无刷直流电动机控制系统

永磁交流电动机根据驱动电源波形分为方波和正弦波， 前者成为永磁无刷直流电动机，
而后者称为永磁同步电动机。 方波驱动永磁无刷直流电动机控制系统， 转子采用永磁材料，
定子为集中绕组， 这样气隙磁场和定子绕组中反电动势是梯形波， 当定子绕组通过方波电

流， 且电流与反电动势同相位时， 理论上可以产生恒定的电磁转矩。 但是由于定转子齿槽效

应， 电枢电流存在换相， 因此转矩是脉动的。 永磁无刷直流电动机的主要特点是磁极位置检

测与无换向电动机一样非常简单， 通常采用磁敏式霍尔位置传感器， 驱动控制易于实现， 主

要用于恒速驱动、 调速驱动系统和准确度要求不高的位置伺服系统。 其缺点是定子绕组存在

电感， 电流不可能是方波， 以及在换相时刻的电流变化会造成转矩脉动， 对系统低速性能存

在一定影响。
（3） 永磁同步电动机控制系统

正弦波驱动永磁同步电动机控制系统中， 电动机转子采用永磁材料， 定子绕组与普通同

步电动机一样， 为对称多相正弦分布绕组。 如果通以对称的多相交流电， 会产生恒定的旋转

磁场和平稳的电磁转矩。 采用矢量控制技术可以使直轴电枢电流等于零， 达到直接控制交轴

电枢电流与电磁转矩的目的。 也可以利用单位电流电磁转矩最大的方式控制， 增大出力； 对

于气隙较小的永磁同步电动机， 可以采用直轴电枢电流为负值的方式实现弱磁控制， 扩大调

速范围。
永磁同步电动机转子磁路结构的不同， 则电动机的运行特性、 控制系统等也不同。 根据

永磁体在转子上位置的不同， 永磁同步电动机主要可分为： 表面式和内置式。 在表面式永磁

同步电动机中， 永磁体通常呈瓦片形， 并位于转子铁心的外表面上， 这种电动机的重要特点

是直、 交轴的主电感相等； 而内置式永磁同步电动机的永磁体位于转子内部， 永磁体外表面

与定子铁心内圆之间有铁磁物质制成的极靴， 可以保护永磁体。 这种永磁电动机的重要特点

是直、 交轴的主电感不相等。 因此， 这两种电动机的性能有所不同。
永磁同步电动机主要用于恒速驱动、 调速驱动系统和高准确度位置伺服系统， 如机器

人、 数控机床和其他加工行业。 目前研究的重点主要是削弱齿槽效应、 转矩波动和无位置传

感器技术等。
4� 变磁阻电动机控制系统

变磁阻电动机 （Variable Reluctance Motor） 的定子有多个磁极， 磁极上有集中绕组，
一旦通以电流就产生励磁磁场， 而转子无励磁绕组或永磁体只有齿槽结构。 变磁阻电动机转

子运动时， 气隙磁阻是不断变化的。 其工作原理是利用气隙磁场使得转子齿与定子磁场磁极

位置对齐， 磁阻以最小或磁场最强的方式运行。 由于转子是磁阻性质的结构， 因此工作电流

的方向与运行状态无关。 变磁阻电动机主要有同步磁阻电动机、 反应式步进电动机和开关磁

阻电动机等。
（1） 步进电动机控制系统

步进电动机是一种电磁式增量运动执行元件， 它将输入的电脉冲信号转换成机械角位移

或线位移信号， 因其输入是脉冲信号， 执行机构运动是断续的， 故又称为脉冲电动机。
步进电动机种类很多， 其结构和原理也不尽相同。 根据结构可分为 3 类： 反应式步进电

动机、 永磁步进电动机和混合式步进电动机。 永磁步进电动机与永磁无刷直流电动机类似，
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转子为永磁体， 定子为集中绕组。 反应式步进电动机定子磁极表面开有齿距与转子齿距相同

的小齿槽， 根据步进电动机的相数确定导通方式， 如三相单拍等。 混合式步进电动机转子既

有永磁又有齿槽。 由于步进电动机的步距不受外加电压波动、 负载变化和环境条件变化的影

响， 其起动、 停止或反转都是由脉冲信号控制的， 因此在不丢步的情况下， 其运行的角位移

或线位移误差不会长期积累。 这也是步进电动机特别适合简单、 可靠的开环数字控制系统应

用的原因， 如打印机、 复印机等应用的驱动步进电动机。
（2） 开关磁阻电动机控制系统

开关磁阻电动机雏形在 19 世纪 40 年代就已问世， 但直到 20 世纪 60 年代大功率晶闸管

应用， 开关磁阻电动机才得以深入研究。 1967 年英国 Leeds 大学对开关磁阻电动机的研究表

明， 开关磁阻电动机可以实现四象限运行， 性能成本可以与同容量感应电动机媲美。 1975
年英国 Nottingham 大学和 Leeds 大学联合， 成功研制出 50kW 开关磁阻电动机驱动系统， 并

用于蓄电池供电的电动车辆， 研究成果表明开关磁阻电动机具有宽范围的调速性能和宽范

围、 高效 率 曲 线， 性 能 要 优 于 同 类 感 应 电 动 机 驱 动 系 统。 1980 年， Leeds 大 学 的

P. J. Lawrenson 教授发表的论文 《Variable - speed Switched Reluctance Motors》 标志着开关磁

阻电动机的研究进入了新的阶段。
开关磁阻电动机的结构与反应式步进电动机相似， 但在结构上， 开关磁阻电动机定子齿

数较少， 而且定子齿数与转子齿数一般不同， 如 6 / 4、 8 / 6、 12 / 8 等组合。 定子磁极上有集

中绕组， 通以励磁电流产生转矩， 转子存在齿槽、 无绕组和永磁励磁， 结构简单可靠。 在控

制方法上， 开关磁阻电动机根据转子位置反馈信息进行电流换相控制。 在运行性能方面， 开

关磁阻电动机由于转子坚固可以高速运行， 且适当控制导通角和关断角就可以使其运行在电

动机状态或发电动机状态， 因此广泛用于高速航空发动机、 电动车辆驱动等领域。 开关磁阻

电动机的绕组电流只需要单方向控制， 而且相数少， 因此控制系统主电路拓扑结构简单。 开

关磁阻电动机主要存在转矩脉动、 振动和噪声， 以及需要转子位置传感器实现闭环控制等

问题。
5� 小结

由此可以看出， 永磁同步电动机结构简单、 体积小、 重量轻、 损耗小、 效率高， 和直流

电动机相比， 它没有直流电动机的换向器和电刷等缺点。 和感应电动机相比， 它由于不需要

无功励磁电流， 因而效率高、 功率因数高、 力矩转动惯量比大、 定子电流和定子电阻损耗减

小、 且转子参数可测、 控制性能好。 和普通同步电动机相比， 它省去了励磁装置， 简化了结

构， 提高了效率。 永磁同步电动机矢量控制系统能够实现高准确度、 高动态性能、 大范围的

调速或定位控制， 因此永磁同步电动机矢量控制系统引起了国内外学者的广泛关注。 目前，
基于磁场定向矢量控制的永磁同步电动机交流伺服系统， 已经成为伺服系统的主流之选。

1� 3　 交流伺服系统在国内相关行业中的应用及研发意义

现代交流伺服系统最早被应用到宇航和军事领域， 比如火炮、 雷达控制， 逐渐进入到工

业领域和民用领域。 工业应用主要包括高准确度数控机床、 机器人和其他广义的数控机械、
比如纺织机械、 印刷机械、 包装机械、 医疗设备、 半导体设备、 邮政机械、 冶金机械、 自动

化流水线以及各种专用设备等。 其中伺服用量最大的行业依次是： 机床、 食品包装、 纺织、
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电子半导体、 塑料、 印刷和橡胶机械， 合计超过 75% 。
20 世纪 90 年代以来， 在数控领域， 欧美日各国争相开发应用新一代高速数控机床， 高

速电主轴单元转速在 30000 ～ 100000r / min， 工作台的进给速度在分辨率为 1μm 时达到

100m / min， 甚至 200m / min 以上， 在分辨率为 0. 1μm 时， 达到 24m / min 以上。 当今数控机

床突出高转速、 高准确度、 高动态和高刚性的特点， 对位置系统的要求包括： 定位速度和轮

廓切削进给速度； 定位准确度和轮廓切削准确度； 在外界干扰下的稳定性。 能否满足这些要

求主要取决于伺服系统的静态和动态特性。 我们已经看到的国产伺服系统， 比如广州数控的

产品在经济型数控机床上的广泛应用， 但是在中高档数控机床上采用国产伺服系统仍然面临

困难， 性能是一个重要方面， 还有就是稳定性和可靠性， 或许品牌效应也是难以在短时间内

逾越的障碍。
在机器人领域， 永磁无刷伺服系统得到大量应用。 工业机器人拥有多个自由度， 每台工

业机器人需要的电动机数量在 10 台以上。 目前世界范围内工业机器人拥有量超过 100 万台，
机器人的需求量年增长率在 30% 以上。 国际上工业机器人采用的伺服系统属于专用系统，
多轴合一、 模块化、 特殊的散热结构、 特殊的控制方式以及对可靠性要求极高。 国际机器人

巨头都有自己的专属伺服系统配套， 比如安川、 松下和 ABB 公司。 国产工业机器人厂商仍

然在采用标准的进口交流伺服系统， 想进入工业机器人配套领域， 就更加遥远。 不过， 我们

也看到在一些特殊机器人领域， 比如反恐防爆机器人、 矿井救灾机器人等轻便移动机器人获

得了成功。 当然， 在更广泛的机器人领域， 需要的不仅仅是交流伺服电动机， 还包括各种其

他微特电动机， 如直线电动机、 力矩电动机等。
纺织行业当前应用伺服系统的比例很低， 但却是未来交流伺服系统大批量应用的重要行

业之一。 从 20 世纪 90 年代初期至今已经过 20 多年， 纺织行业技术进步主要是依靠变频化

和可编程序控制器 （PLC） 化。 只有少量纺织机械采用了高档伺服技术， 用于提高准确度和

效率。 无梭织机和印染设备上用到了伺服系统， 这些设备每年的伺服系统用量约为 2 ～ 3 万

套， 且几乎全部是进口产品。 国产产品虽然价格上有一定优势， 但是性能指标、 可靠性和环

境适应性等方面存在欠缺， 还需要不断改进。 值得高兴的是， 我们在工业缝纫机上看到了国

产伺服系统成功的应用案例。 近 10 年， 国产伺服控制器逐渐取代台湾和其他进口品牌， 在

缝纫机市场成为主流， 凭借其低成本的电动机， 简单的低线数编码器， 以及集成控制和驱

动， 同时解决了批量稳定性， 像上海鲍麦克斯这样的国内品牌获得了成功， 每年达到数十万

台的产量。
无轴 （电子轴） 传动技术在印刷机上应用， 也是目前全球印刷企业和机械制造厂商的

焦点。 无轴传动就是用多个单独的伺服电动机取代传统的机械传动链， 伺服驱动器之间依靠

高速现场总线进行联系， 通过软件保证各伺服轴对内部的虚拟数字电子轴保持严格同步。 采

用无轴传动技术为印刷机的生产制造、 为印刷业服务革命带来了最佳解决方案， 目前欧洲

50%的凹印机采用了无轴技术， 日本也有 30% 以上采用。 其他采用无轴传动的机械包括卷

筒纸印刷机、 柔印机、 上光机、 烫金机和模切机等各类印刷设备。 国内目前仅有北人和松德

等个别厂商进行无轴传动印刷机的开发， 部分规格的性能指标接近国际水平。 国产伺服和控

制系统要达到这个领域的要求， 看来还有漫长的路要走。
包装设备上， 采用伺服控制可以提高单位时间的产量、 提高资源利用率、 增加品种适应

性和提高产品质量， 因此交流伺服系统在包装机械上的广泛使用只是时间问题。 采用数字伺

8 交流伺服系统设计指南



服技术的电子齿轮和电子凸轮将代替传统机械部件， 随着价格的下降， 成本也逐渐接近纯机

械的方案。
总之， 对我国来说， 永磁同步电动机有很好的应用前景。 充分发挥我国稀土资源丰富的

优势， 大力研究和推广应用以稀土永磁电动机为代表的各种永磁电动机及伺服系统， 对实现

我国社会主义现代化具有重要的理论意义和实用价值。

1� 4　 本书主要涉及的内容和安排

本书主要以基于磁场定向矢量控制的交流永磁同步电动机伺服系统为例， 对交流伺服系

统的设计进行了较为全面和详细的阐述。 如图 1-2 所示， 交流伺服系统通常由全数字驱动

器、 永磁同步电动机及含机械传动机构的负载组成。 伺服驱动器内部结构主要分为控制和驱

动两部分， 控制技术部分通常基于 DSP 芯片的数字控制系统实现， 驱动技术部分通常建立

在电压型桥式逆变器拓扑结构下工作。 系统的控制对象为永磁同步电动机， 但是由于联结电

动机与负载的机械传动机构具有柔性， 大多数情况下需要对电动机与含机械传动结构的负载

作为整体进行振动研究和采取抑振措施。 因此， 本书会对图里面出现的永磁同步电动机、 机

械系统、 SVPWM 技术、 控制器、 滤波器、 逆变器以及传感器等关键部分逐一展开介绍， 内

容包括基本原理、 技术难点和实现等方面， 力求能够达到借一斑以窥全豹的目的。

图 1-2　 伺服系统组成结构框图

图 1-3 所示为本书的编排与章节顺序。 此图会对理解书中各章节的关系有帮助。 第 1 章

是单独的一章， 不依赖于其他任何章节， 有了这一章的知识， 实际上已经了解了交流伺服系

统。 第 2 章是设计的起点， 介绍被控对象及对象建模， 它是基础， 阅读完第 2 章就可以开始

图 1-3　 本书的编排与章节顺序
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设计伺服系统了。 此时可以开始阅读第 3 章、 第 5 章或第 6 章， 这 3 章关系是并列的， 无顺

序排列。 阅读完第 3 章后， 如果进一步了解交流伺服系统是如何工作的， 可以阅读第 4 章。
在了解了伺服系统的硬件设计后， 接下来就是软件设计， 开始阅读第 7 章， 在理解了第 7 章

内容后， 可以进入第 8 章、 第 9 章和第 10 章的阅读， 深入了解与提高性能相关的设计。
第 1 章　 绪论

本章介绍了交流伺服系统的国内外现状、 发展趋势及行业应用等情况。 从系统的分类及

特点得出， 基于磁场定向矢量控制的永磁同步电动机交流伺服系统， 是目前伺服系统的主流

之选。
第 2 章　 三相交流永磁同步电动机

本章介绍了作为伺服系统控制对象的永磁同步电动机的转子结构和特征， 通过坐标变换

建立了电动机的数学模型， 依据模型对电动机的特性常数和转矩波动进行了分析， 最后建立

了基于永磁同步电动机交流伺服控制系统的基本结构。
第 3 章　 电动机驱动电源和功率器件

本章介绍了驱动电源的主电路和三个重要辅助电路的工作原理及设计， 并对驱动电源中

主要器件———功率器件 IGBT 和 IPM 进行了详细的介绍。
第 4 章　 PWM 控制技术

本章介绍了 PWM 控制的基本原理以及三种典型的 PWM 控制技术。 从逆变器品质主要

指标———谐波成分和直流电压利用率上对这三种 PWM 控制技术进行了比较， 最后给出 SVP-
WM 技术实现数字化的方法。

第 5 章　 数字控制系统

本章介绍了数字控制系统的一些基础理论知识、 系统研究方法以及数字控制器的选择原

则等。 对照伺服控制系统对数字化性能要求， 介绍了一种常用数字控制芯片———数字信号处

理器 （DSP）， 最后对数字系统硬件设计的难点———数字地与模拟地问题给出了实用的解决

方法。
第 6 章　 传感器技术和检测数据处理

本章介绍了伺服系统中常见的传感器以及检测原理， 最后对检测的数据提出了一定的要

求， 主要包括过采样、 转速估计和数据标幺化等。
第 7 章　 三闭环控制系统

本章介绍了基于永磁同步电动机的三闭环控制系统———电流环、 速度环和位置环的控制

策略， 以及连接含机械传动结构负载的抑振控制策略等。
第 8 章　 控制器

本章介绍了伺服系统中关键模块———控制器的 PID 结构、 表达形式以及参数调试和整定

等。
第 9 章　 数字滤波器

本章介绍了伺服系统中常见模块———滤波器的特征、 功能以及数字结构实现等。
第 10 章　 观测器

本章介绍了伺服系统中可选模块———观测器的结构、 运行特性、 创建以及应用条件等。
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第 2 章　 三相交流永磁同步电动机

现今， 永磁同步电动机按电动势波形主要分为两大类。 一类是无刷直流电动机 （Brush-
less DC Motor， BDCM）， 另一类是三相永磁同步电动机 （ Permanent Magnet Synchronous
Motor， PMSM）。

BDCM 的本质是用装有永磁体的转子取代有刷直流电动机的定子磁极， 将原直流电动机

的电枢变为定子。 有刷直流电动机是依靠机械换向器将直流电流转换为近似梯形波的交流，
而 BDCM 是将方波电流 （实际也是梯形波） 直接输入定子， 每相感应出梯形波电动势。

PMSM 的本质是用永磁体取代绕线转子同步电动机转子中的励磁绕组， 从而省去了励磁

绕组、 集电环和电刷。 PMSM 的定子与绕线转子同步电动机基本相同， 要求输入定子的电流

仍然是三相正弦的， 每相感应出正弦波电动势。
事实上， 我们能将正弦电流输入 PMSM， 但却不能将方波电流输入 BDCM， 即方波电流

与梯形波电动势不会严格同步。 因此， 由电流换相引起的转矩纹波是无法消除的。 特别在低

速区， BDCM 的脉动转矩会引起转速的波动， 将严重影响伺服系统的定位和重复准确度。 所

以， 对高性能和位置伺服应用， 如机器人或数控机床， 最好采用 PMSM， 而不采用 BDCM。
本章及书中以后讨论的交流伺服系统都是针对 PMSM 的。

2� 1　 永磁同步电动机转子的结构和特征

一般而言， 交流永磁同步电动机上分布三相或多组对称绕组。 绕组结构与一般同步或感

应电动机相同， 转子上装有产生永磁励磁磁场的高性能稀土永磁材料。 不同转子永磁的安装

方式将对电动机磁路产生不同的影响， 从而改变电动机的参数。 图 2-1 所示为永磁同步电动

机具有代表性的转子结构。
图 2-1 中， a 和 b 是在转子表面粘贴永久磁铁的表面磁铁结构的同步电动机 （简称

SPMSM）。 图 a 称为凸出式， 即永磁体凸装在转子表面， 形状为瓦片形， 该几何形状常被使

用， 另外还有圆套筒形的和扇形的。 图 b 称为插入式， 即永磁体嵌于转子表面下。
图 c ～ f 是把永久磁铁嵌入转子内部的嵌入磁铁结构的同步电动机 （简称 IPMSM）。 图 c

称为径向式， 即永磁体径向充磁， 气隙磁通密度在一定程度上会受到永磁体供磁面积的限

制。 在某些电动机中， 可能要求气隙磁通很高， 在这种情况下， 可利用另一种结构的永磁转

子， 如图 d 所示。 图 d 称为切向式， 即它将永磁体横向充磁， 为将磁极表面的磁通集中起

来， 相邻磁极表面的极性应相同 （扩大供磁面积）， 这样可以得到比 SPMSM 结构更高的气

隙磁通。 图 e 和 f 称为混合式， 即它的永磁体既不完全是径向放置， 又不完全是横向放置，
或者永磁体既有径向充磁的， 又有横向充磁的， 目的都是更有效地集中磁通。

SPMSM 结构可以使转子做得直径小、 惯量低， 特别是将永磁体直接粘接在转轴上， 还

可以获得低电感， 有利于改善动态性能。 正因为如此， 图 a 一直是伺服电动机最常用的结

构。 IPMSM 由于是将永磁体埋装在转子铁心内部， 每个永磁体都被铁心所包围， 因此机械



图 2-1　 永磁同步电动机的转子结构

a） 凸出式　 b） 插入式　 c） 径向式　 d） 切向式　 e）、 f） 混合式

强度高、 高速时无须对转子进行重新加固， 且能根据不同需要设计成不同的气隙磁场形式，
甚至可采用聚磁结构以提高气隙的有效磁通。

从转子结构产生的磁路分析， 图 a 的磁路属于隐极性特征， 因为永磁材料的磁导率十分

接近于空气， 故而电动机径向的等效气隙基本相同， 电动机的交、 直轴磁导也基本相等， 即

λd = λq， 所以电枢绕组的直轴电感量和交轴电感量近似相等。 该结构只产生电磁转矩， 转

矩大小只与永久磁铁与电枢交链的磁链有关。 而图 b ～ f 的磁路呈凸极特征， 由于转子外圆

面向定子电枢的气隙不再均匀， 故而产生凸极效应， 这时直轴和交轴磁路的磁导不再相等，
即 λd≠λq。 很显然对图 b、 图 c， 由于 d 轴磁路要穿过永磁体才能形成回路， d 轴的等效气

隙要大于 q 轴的等效气隙， 即有 λd < λq； 而对图 d 则正好相反， 这时有 λd > λq， 对于需要

进行恒功率弱磁控制、 扩大转速运行范围、 提高最高工作转速时， 采用此种结构较为适宜。
重要的是要认识这种凸极效应， 正是由于凸极性， 嵌入式和插入式电动机的转矩除了电磁转

矩外， 还会产生磁阻转矩， 磁阻转矩的大小与两轴电感间的差值成正比。
因此， 从概念上讲， 可将永磁同步电动机的整个转矩解释为是一种混合式结构转矩， 它

是由凸极永磁同步电动机磁阻转矩和凸极永磁同步电动机电磁转矩组合而成的。 通过调整凸

极电动机转子的设计参数， 可以分别控制这两项转矩相对总转矩的比例， 即利用转子的凸极

这一特点来提高电动机效率和改善调速特性。
另外， 插入式电动机的交轴与直轴电感量之间的差异程度一般介于凸出式和嵌入式之

间， 所以它的凸极效应也介于两者之间。

2� 2　 永磁同步电动机的数学模型

图 2-2 所示为单对极的永磁同步电动机物理模型， 它与三相感应电动机物理模型近似。
图中定子三相绕组轴线 A、 B、 C 在空间是固定的， 以 A 轴为参考坐标轴。 永磁转子在空间
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以同步角速度 ω 相对定子旋转， 由 A 轴到永磁体磁链 ψr 方向 （永磁体 N 极） 的电角度为

θ， 两者的关系为 θ = ωt， 可见 θ 是变化的。 三相绕组的电压、 电流和磁链的正方向符合电动

机惯例和右手螺旋定则， 建立其电压方程、 磁链方程、 电磁转矩方程和机械运动方程， 多个

方程组成了三相交流永磁同步电动机的多变量数学模型。
在多变量数学模型中， 值得注意的问题之一是磁链方程中的电感矩阵， 矩阵中部分元素

均与转子位置 θ 有关， 因而元素都是变参数， 这是系统非线性的一个根源， 为了把变参数矩

阵变换成常参数矩阵， 需要利用坐标变换， 下面将详细讨论这个问题。

2� 2� 1　 坐标变换的原则和基本思路

三相交流永磁同步电动机的多变量动态数学模型结构复杂， 分析和求解起来十分困难，
在实际应用中， 必须设法进行简化。 模型结构之所以复杂， 关键在于模型结构中存在一个复

杂的变参数电感矩阵。 因此要简化数学模型， 需从简化磁链关系入手。
直流电动机的数学模型比较简单， 因为它的磁链关系简单。 图 2-3 所示为两极直流电动

机的物理模型， 励磁绕组 F 和补偿绕组 C 都在定子上， 只有电枢绕组在转子上。 把 F 的轴

线称作直轴或 d 轴， 主磁通 Ф 的方向是沿着 d 轴的， A 和 C 的轴线称为交轴或 q 轴。 虽然电

枢本身是旋转的， 但通过换向器和电刷的作用， 使电枢磁动势的轴线始终被限定在 q 轴位置

上， 其效果像是一个在 q 轴上静止的绕组， 但实际上它是旋转的， 切割 d 轴的磁通而产生旋

转电动势， 这又不同于真正静止的绕组， 通常把这种等效的静止绕组称作 “伪静止绕组”。
电枢磁动势的作用可以用补偿绕组磁动势抵消， 或是由于其作用方向与 d 轴垂直而对主磁通

影响甚微， 所以直流电动机的主磁通基本上惟一由励磁电流决定， 这是直流电动机的数学模

型及控制系统比较简单的根本原因。

图 2-2　 单对极永磁同步电动机物理模型 图 2-3　 两极直流电动机物理模型

如果能将交流永磁同步电动机的物理模型等效变换成类似直流电动机的模型， 那么分析

和控制将大大简化。 坐标变换正是按照这条思路进行的。 在这里， 不同电动机模型彼此等效

的原则是： 在不同坐标下所产生的磁动势完全一致。
众所周知， 在交流电动机三相对称的静止绕组 A、 B、 C 中， 通以三相平衡的正弦电流

iA、 iB、 iC 时， 所产生的合成磁动势是旋转磁动势 F， 它在空间呈正弦分布， 以同步角速度
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ω1 （即电流的角频率） 顺着 A - B - C 的相序旋转。 这样的物理模型如图 2-4a 所示， 相当于

图 2-2 中的定子部分。
然而， 产生旋转磁动势并不一定非要三相不可， 除单相以外， 两相、 三相、 四相等任意

对称的多相绕组， 通入平衡的多相电流， 都能产生旋转磁动势， 当然两相最为简单。 图2-4b
所示为两相静止绕组 α 和 β， 它们在空间互差 90°， 通入时间上互差 90°的两相平衡交流电

流， 也能产生旋转磁动势 F。 当图 2-4a 和 b 的两个旋转磁动势大小和转速都相等时， 即认

为图 2-4b 的两相绕组与图 2-4a 的三相绕组等效。
再看图 2-4c 中的两个匝数相等且互相垂直的绕组 d 和 q， 分别通以直流电流 id和 iq， 产

生合成磁动势 F， 其位置相对绕组来说是固定的。 如果人为地让包含两个绕组在内的整个铁

心以同步转速旋转起来， 则磁动势 F 自然也随之旋转， 成为旋转磁动势。 把这个旋转磁动

势的大小和转速也控制成与图 2-4a 和 b 中的旋转磁动势一样， 那么这套旋转的直流绕组也

就和前面两套固定的交流绕组都等效了。 从地面的角度看， 这就是一套旋转的直流绕组， 如

果观察者以同铁心和绕组一起旋转的角度来看， d 和 q 是两个通入直流而相互垂直的静止绕

组， 当磁通 Ф 的位置被控制在 d 轴上时， 就和图 2-3 的直流电动机物理模型没有本质区别

了。 这时， 绕组 d 相当于励磁绕组， 绕组 q 相当于伪静止的电枢绕组。

图 2-4　 等效的交流电动机绕组和直流电动机绕组物理模型

a） 三相交流绕组　 b） 两相交流绕组　 c） 旋转的直流绕组

由此可见， 以产生同样的旋转磁动势为准则， 图 2-4a 的三相交流绕组、 图 2-4b 的两相

交流绕组和图 2-4c 中整体旋转的直流绕组都彼此等效。 或者说， 在三相坐标系下的 iA、 iB、
iC 和在两相坐标系下的 iα、 iβ 以及在旋转坐标系下的直流 id、 iq 都是等效的， 它们能产生

相同的旋转磁动势。 有意思的是： 就图 2-4c 的 d 和 q 两个绕组而言， 当观察者以站在地面

上的角度看去， 它们是与三相交流绕组等效的旋转直流绕组， 如果以跳到旋转着的铁心上的

角度看， 它们就的的确确是一个直流电动机的物理模型了。 这样， 通过坐标系的变换， 可以

找到与交流三相绕组等效的直流电动机模型。 如何求出 iA、 iB、 iC 与 iα、 iβ 和 id、 iq 之间准

确的等效关系， 这就是坐标变换的任务。

2� 2� 2　 坐标变换阵

为了便于坐标变换， 假设电动机的磁动势为正弦波分布。 实际上， PMSM 中都是配置正
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弦波分布的绕组， 所以这种假设是成立的。 因此， 可以定义电动机的电压、 电流和磁链等变

量进行坐标变换， 根据采用的不同坐标系， 得到相应的坐标变换阵。 为了使坐标变换阵简单

易记， 一般情况下， 对于相同的坐标系间的变换， 总是把电压、 电流和磁链等变量的变换阵

取为同一矩阵， 即电流变换阵也就是电压变换阵， 同时也是磁链变换阵。 因此， 本节会以电

流变量来推导不同坐标系间的变换阵。
1� 三相 /两相变换 （3 / 2 变换）
在三相静止坐标系 ABC 和两相静止坐标系 αβ 之间的变换， 简称 3 / 2 变换 （即 Clarke 变

换）。 图2-5所示为 ABC 和 αβ 两个坐标系。 为方便起见， 取 A 相方向与 α 相方向重合。 设三

相绕组每相有效匝数为 N3， 两相绕组每相有效匝数为 N2， 各相磁动势为有效匝数与电流的

乘积， 其空间矢量均位于有关相的坐标轴上。 由于交流磁动势的大小随时间在变化， 图中磁

动势矢量的长度是随意的。
按坐标变换原则， 当三相总磁动势与两相总磁动势相等时， 两套绕组瞬时磁动势在 α、

β 轴上的投影都应相等， 因此有

图 2-5　 三相和两相坐标系统

N2 iα = N3 iA - N3 iBcos 60° - N3 iCcos 60°

= N3 iA - 1
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■ （2⁃1）

N2 iβ = N3 iBsin 60° - N3 iCsin 60°

= 3
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写成矩阵形式为
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令 C3 / 2表示从三相坐标系变换到两相坐标系的变换矩阵， 则：

C3 / 2 =
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2
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对式 （2-3） 求逆可得到从两相坐标系到三相坐标系的变换矩阵 C2 / 3：

C2 / 3 = C -1
3 / 2 = 2
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考虑变换前后电流幅值不变， 在此前提下， 式 （2-3） 改写为

C3 / 2 =
1 - 1
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（2-5）
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式 （2-4） 可改写为

C2 / 3 = C -1
3 / 2 =
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考虑变换前后总功率不变， 在此前提下， 可以得出

N3
N2

= 2
3 （2-7）

式 （2-7） 的证明请参考其他文献， 这里为阐述的连续性， 证明过程略去。 因此， 式

（2-3） 又可改写为
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式 （2-4） 又改写为

C∗
2 / 3 = C∗ -1

3 / 2 = C∗T
3 / 2 （2-9）

由式 （2-9） 可以看出， 功率不变的条件下， 坐标变换的好处是只有一个坐标系间变换的

变换阵， 因此求坐标反变换时计算方便。 由式 （2-5） 可以看出， 幅值不变的条件下坐标变换

的好处是容易理解， 便于对控制系统变量分析， 然而需要注意的是， 在该条件下， 坐标变换前

后， 功率发生了变化， 变换后总功率为变换前总功率的 2 / 3。 本书出于对控制系统变量方便分

析为目的， 选择在幅值不变条件下进行坐标变换， 因此得到的三相 /两相坐标变换阵为式 （2-
5）， 其坐标反变换阵为式 （2-6）。

如果三相绕组是 联结不带零线， 则有 iA + iB + iC = 0， 或 iC = - iA - iB。 将其代入式

（2-5） 和式 （2-6）， 并整理后得
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2� 两相 /两相旋转变换 （2s / 2r 变换）
在两相静止坐标系 αβ 和两相旋转坐标系 dq 之间的变换， 简称 2s / 2r 变换 （即 Park 变

换）， 其中 s 表示静止， r 表示旋转。 把两个坐标系画在一起， 如图 2-6 所示。 图中， 由于各

绕组匝数都相等， 可以消去磁动势中的匝数， 而直接标上电流 i。 d、 q 轴和矢量 F 都以角速

度 ω1 旋转， 因此分量 id、 iq 的长短不变， 相当于 d、 q 绕组的直流磁动势。 但 α 轴、 β 轴是

静止的， α 轴与 d 轴的夹角 θ 随时间变化， 因此 i 在 α 轴、 β 轴上的分量 iα、 iβ 的长短也随

时间变化， 相当于 α、 β 绕组交流磁动势的瞬时值。
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图 2-6　 两相静止和两相旋转坐标系

　 　 由此可见， iα、 iβ 和 id、 iq 之间存在着下列关系：
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则由两相静止坐标系变换到两相旋转坐标系的变换矩阵 C2s / 2r为

C2s / 2r = cos θ sin θ
- sin θ cos θ[ ] （2-13）

对式 （2-13） 求逆可得到由两相旋转坐标系到两相静止坐标系的变换矩阵 C2r / 2s为

C2r / 2s = C -1
2s / 2r =

cosθ - sinθ
sinθ cosθ

■

■
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■

■
■
■ = CT

2s / 2r （2-14）

3� 3s / 2r 变换

如果要从三相静止坐标系 ABC 变换到任意转速的两相旋转坐标系 dq， 可以利用前面已

导出的变换阵， 先将 ABC 坐标系变换到静止 αβ 坐标系， 取 α 轴与 A 轴一致， 然后再从 αβ
坐标系变换到 dq 坐标系， 取 α 轴到 d 轴的夹角为 θ。 可得

　 　 　 　 C3s / 2r = C2s / 2rC3 / 2

= cosθ cos（θ - 120°） cos（θ + 120°）
- sinθ - sin（θ - 120°） - sin（θ + 120°）[ ] （2-15）
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2� 2� 3　 建立 dq 坐标系下的数学模型

研究永磁同步电动机的物理模型， 常做如下的假设：
① 忽略空间谐波， 设三相绕组对称， 在空间中互差 120°， 所产生的磁动势沿气隙周围

按正弦规律分布；
② 忽略磁路饱和， 认为各绕组的自感和互感都是恒定的；
③ 忽略铁心损耗， 不计涡流和磁滞损耗；
④ 不考虑频率变化和温度变化对绕组电阻的影响；
⑤ 转子上没有阻尼绕组， 永磁体也没有阻尼作用。
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通常， 模型的数学建模由动态电压方程、 磁链方程、 转矩方程和运动方程组成。 为方便

公式书写， 方程中统一用 p 表示微分算子 d / dt。
1� 电压方程

永磁同步电动机在 ABC 坐标系下的电压方程可写成

uA

uB

uC

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
=

Rs 0 0
0 Rs 0
0 0 Rs

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

iA
iB
iC

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
+ p

ψA

ψB

ψC

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（2-17）

式中　 uA、 uB、 uC———定子相电压；
iA、 iB、 iC———定子相电流；

ψA、 ψB、 ψC———定子磁链；
Rs———定子电阻。

在进行由 ABC 坐标系到 dq 坐标系变换时， 应把定子的电压、 电流和磁链都变换到 dq
坐标系上， 以 A 相为例， 由式 （2-16） 可得

uA = 2
3 （udcosθ - uqsin θ）

iA = 2
3 （ idcosθ - iqsin θ） （2-18）

ψA = 2
3 （ψdcosθ - ψqsin θ）

把式 （2-18） 代入式 （2-17） 第一行， 并整理后得

（ud - Rs id - pψd + ψqpθ）cos θ - （uq - Rs iq - pψq - ψdpθ）sinθ = 0 （2-19）
利用 B 相和 C 相求出的结果与 A 相结果相同。 由于 θ 为任意值， 可以得出 cosθ 和 sinθ

前面的因子均为零， 于是得到永磁同步电动机在 dq 坐标系下的电压方程为

ud = pψd - ωψq + Rs id
uq = pψq + ωψd + Rs iq

（2-20）

2� 磁链方程

由于凸极效应的存在， 定子绕组的磁链不仅与三相绕组有关， 而且和转子永磁磁场及转

子相对定子绕组的位置有关。 其在 ABC 坐标系下的磁链方程可写成

ψA

ψB

ψC

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
=

LAA MAB MAC

MBA LBB MBC

MCA MCB LCC

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

iA
iB
iC

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
+ ψr

cos θ
cos （θ - 120°）
cos （θ + 120°）

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（2-21）

式中　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 ψr ———转子磁链， 磁链磁通由永久磁铁决定， 是恒定不

变的；
LAA、 LBB、 LCC———定子三相绕组的自感；

MAB、 MAC、 MBC、 MBA、 MCA、 MCB———定子三相绕组每两相之间的互感， 且 MAB = MBA，
MAC =MCA， MBC =MCB。

定子绕组电感分为一相自感和两相互感。 定子绕组电感与绕组本身结构和电动机磁路结

构有关， 在磁路线性情况下， 与绕组中流过的电流大小无关。 无论是定子一相自感还是两相
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互感都由两部分组成， 一个是仅与定子漏磁路有关的漏电感， 另一个是与气隙及定转子主磁

路密切相关的主电感。 漏电感与齿槽结构、 线圈形式和绕组端部结构尺寸有关， 一般而言，
漏电感所占比重较小。

主电感与主磁路有关， 因而与转子位置角和气隙磁导分布关系密切。 如果存在 dq 轴的

凸极效应， 那么永磁同步电动机的等效气隙不再均匀。 对定子某一相绕组来说， 当转子直轴

与该相绕组轴重合时， 该相绕组面对的是直轴气隙； 而当交轴与该轴绕组的轴线一致时， 面

对的是交轴气隙， 因为直轴与交轴的气隙长度总是处于电动机气隙的两个极端位置， 也就是

说这两个位置面对的是最大和最小两个磁导。 可见气隙磁导分布是按照转子位置角的偶次谐

波变化的。 因此， 忽略高次谐波， 主电感可由主电感平均值和 2 次谐波幅值表示。
经推导可得自感为

LAA = L1 + L0 + L2cos 2θ
LBB = L1 + L0 + L2cos 2（θ - 120°） （2-22）
LCC = L1 + L0 + L2cos 2（θ + 120°）

式中　 L1———绕组自身的漏电感；
L0———主电感平均值；
L2———2 次谐波幅值。

根据永磁同步电动机转子 qd 轴的磁导， 当 λd > λq 时， L2 > 0； 当 λd < λq 时， L2 < 0；
当 λd = λq 时， L2 = 0。 由式 （2-22） 可以看出， 定子绕组自感在直轴与交轴的等效气隙不

相同时， 自感按照转子位置角的 2 次频率变化。
现在来计算任意两相绕组之间的互感。 与自感类似， 两相绕组之间的互感存在漏互感和

主磁路互感两部分， 由于漏互感 Ml 为常数， 互感主要与主磁路互感的变化有关。 经推导，
可得互感为

MAB = MBA = Ml -
1
2 L0 + L2cos （2θ - 120°）

MBC = MCB = Ml -
1
2 L0 + L2cos 2θ （2-23）

MCA = MAC = Ml -
1
2 L0 + L2cos （2θ + 120°）

由式 （2-23） 可以看出， 互感是按照转子位置角的 2 次频率变化的。 自感和互感合在

一起成为电感矩阵， 由于电感矩阵中有变参数 θ， 显然这个矩阵方程是比较复杂的， 利用式

（2-15） 的变换阵将定子三相磁链 ψA、 ψB、 ψC 变换到 dq 坐标系上， 再利用式 （2-16） 的

变换阵将 iA、 iB、 iC 用 id、 iq 表示， 则式 （2-21） 变为：
ψd

ψq

■

■
■
■

■

■
■
■ = C3s / 2rL3 ×3C2r / 3s

id
iq

■

■
■
■

■

■
■
■+ ψrC3s / 2rL3 ×1 （2-24）

式中

L3 ×3 =
LAA MAB MAC

MBA LBB MBC

MCA MCB LCC

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（2-25）
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L3 ×1 =
cos θ

cos （θ - 120°）
cos （θ + 120°）

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

运算后经过整理， 得到永磁同步电动机在 dq 坐标系下的磁链方程为

ψd

ψq

■

■
■
■

■

■
■
■ =

Ld 0
0 Lq

■

■
■
■

■

■
■
■

id
iq

■

■
■
■

■

■
■
■+ ψr

1
0[ ] （2-26）

式中　 Ld、 Lq———定子绕组在 d 轴、 q 轴的电感， 其值为

Ld = Ll - Ml +
3
2 （L0 + L2）

Lq = Ll - Ml +
3
2 （L0 - L2）

（2-27）

由式 （2-27） 可知， 在 dq 坐标系下， 电感参数与转子位置无关， 这正是进行坐标变换

的基本目的之一。
3� 电磁转矩方程

电磁转矩可由功率推导得出。 永磁同步电动机获得的输入功率等于每一相电压与电流的

乘积之和， 表示为

Pin = uT
ABC iABC = uA iA + uB iB + uC iC （2-28）

利用坐标变换阵式 （2-6） 代入式 （2-28）， 得到

Pin = 3
2 （ud id + uq iq） = 3

2 P′in （2-29）

由式 （2-29） 可知， 输入功率经过坐标变换后在形式上发生了变化， 其大小为在 dq 坐

标系下提供的输入功率 P′in的 3 / 2。 这是因为坐标变换阵不是由恒功率变换规则得到的。 因

此， 在 dq 坐标系下得到的输入功率和电磁转矩都为实际功率和转矩 （ABC 坐标系下） 的

2 / 3。
为进一步分析输入功率， 把式 （2-20） 代入式 （2-29） 得到

　 　 　 　 　 　 　 P′in = ud id + uq iq
= Rs（ i2d + i2q） + （ idpψd + iqpψq） + ω（ψd iq - ψq id） （2-30）

由式 （2-30） 可见， 输入功率由三部分组成。 第一部分是电动机的电阻损耗； 第二部

分反映了电动机内部的储能变化； 只有第三部分是真正参与能量转化的部分， 为电动机的电

磁功率 Pe。 因而， 电磁转矩为

Te =
Pe
Ω = pn（ψd iq - ψq id） （2-31）

式中　 pn———电动机极对数， 有如下关系： pn = ω / Ω。
再将式 （2-26） 代入式 （2-31）， 最后得到永磁同步电动机在 dq 坐标系下的转矩方

程为

Te = pnψr iq + pn（Ld - Lq） id iq （2-32）
观察式 （2-32） 各项， 不难看出每一项转矩的物理意义。 第一项 pnψr iq 是转子磁动势

和定子电枢反应磁动势转矩分量相互作用产生的转矩， 是同步电动机主要的电磁转矩； 第二

项 pn （Ld - Lq） id iq 是由凸极效应造成的磁阻变化在电枢反应磁动势作用下产生的转矩， 即
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磁阻转矩， 这是凸极电动机特有的转矩。 在隐极电动机中， 因为 Ld = Lq， 所以该项为零。
4� 运动方程

永磁同步电动机的电磁转矩不仅要驱动负载， 还要克服转子的摩擦阻尼和惯性作用， 这

样可以得出转矩平衡运动方程为

Te = TL + J
pn
pω + ω

pn
pJ + Bω （2-33）

式中　 TL———负载转矩；
ω———转子角速度；
pn———电动机极对数；
J———系统转动惯量；
B———系统转子黏滞摩擦系数。

将式 （2-20）、 式 （2-26）、 式 （2-32） 和式 （2-33） 组合起来， 便构成了三相交流永

磁同步电动机的数学模型， 根据上述数学模型， 可以推导出更准确的矢量控制算法， 得到更

复杂的永磁同步电动机矢量控制系统。

2� 3　 永磁同步电动机的特性常数

在工程应用中， 因为事先不能确定运行的转速或负载条件， 电动机很难用工作条件下的

工作点来代表它的特性。 通常， 工程人员都是采用一些不随工作点变化的特性常数来评价电

动机的特性以及在不同的电动机之间进行特性比较。 例如转矩常数、 反电动势常数、 机械时

间常数、 电气时间常数和机电时间常数等都是特性常数， 它们会作为特性参数出现在电动机

数学模型中， 来表示电动机的动态和静态特性。 一般来说， 特性常数都有清晰的定义和概

念， 其值可以通过计算或测量得到。

2� 3� 1　 转矩常数和反电动势常数

转矩常数是转矩 T （N·m） 和电流 I （A） 的比例常数， 常用 Kt 表示为

Kt = T
I （2-34）

反电动势常数是电动机反电动势 E （V） 和机械角速度 Ω （rad / s） 的比例常数， 常用

Ke 表示：

Ke = E
Ω （2-35）

对于三相永磁同步电动机来说， 电动机的定子绕组有两种接法， 即 联结和△联结。 采

用 联结时：
I = Ip

E = 3Ep （2-36）
式中　 Ep———相反电动势；

Ip———相电流有效值。
采用△联结时：
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I = 3Ip
E = Ep （2-37）

把式 （2-36） 和式 （2-37） 分别代入式 （2-34） 和式 （2-35） 中， 得到

KY
t = T

Ip
= 3KΔ

t

KY
e =

3Ep
Ω = 3KΔ

e （2-38）

Ke 的测量可以利用另一台电动机使其转动， 通过测量此时的反电动势来求得。 它与 Kt

的关系可由下式推导而得到。 稳态运行时， 电动机三相反电动势和电流可表示为

ea = 2Epsin （ωt）

eb = 2Epsin （ωt - 120°）

ec = 2Epsin （ωt + 120°）

ia = 2Ipsin （ωt - γ）

ib = 2Ip（ωt - 120° - γ）

ic = 2Ip（ωt + 120° - γ）

（2-39）

式中　 γ———相反电动势与相电流之间相位角。
对电动机的电磁转矩， 一般有

T =
Pe
Ω =

iaea + ibeb + icec
Ω （2-40）

将式 （2-39） 代入式 （2-40）， 经整理得到稳定运行时电动机电磁转矩为

T = 3
Ep
Ω Ipcos γ （2-41）

由此可见， 无论哪种接法， 由式 （2-41） 都可以得到

KY
t = 3KY

e cosγ

KΔ
t = 3KΔ

e cosγ
（2-42）

由式 （2-42） 可见， Kt 不是常值， 它和电动机反电动势与电流之间的相位角有关， 即

相位角越大， 转矩常数越小； 相位角越小， 转矩常数越大。
下面分析在数学模型中动态运行情况下的 Kt 和 Ke 与在稳态运行情况下的关系。 动态运

行时， 由式 （2-20）、 式 （2-26） 和式 （2-32） 推导， 在进行磁场定向控制时， 假定 id = 0，
Ld = Lq 和 ψd = ψr 则在 dq 坐标系下有

e = uq - Rs iq - Lq
diq
dt = pnψrΩ = KEΩ

Te = pnψr iq = KT iq （2-43）
由式 （2-43） 可见， KE和 KT均为瞬时值的概念， 且 KE = KT。 按照变换阵前后幅值不

变的原则， 有如下关系 e = 2Ep； iq = 2Ip； Te = 2T / 3， 把式 （2-38） 代入式 （2-43） 可得
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KE = 2
3
KY

e = 2KΔ
e

KT = 2
3 KY

t = 2
3
KΔ

t （2-44）

KE = KT

与式 （2-42） 比较可知， 式 （2-44） 是 γ = 0 时的特例， 它表示 e 与 iq 方向一致， 即 e
在 q 轴上。 而由式 （2-43） 可以分析出， 在稳态后 diq / dt = 0， e 稳定在 q 轴上。 两者分析得

到了同样的结果。

2. 3. 2　 机械时间常数、 电气时间常数和机电时间常数

电动机的时间常数根据其机电系统动态性能的固有特性不同而分为电气时间常数 τe，

机械时间常数 τm 和机电时间常数 τme以及反映电动机发热的热时间常数 τθ。 由于热时间常

数相对而言要大得多， 因而在分析电动机的动态或稳态性能时， 一般不计热时间常数的

影响。
对于伺服电动机而言， 时间常数是反映其动态性能好坏的主要技术指标之一。 无论是对

直流伺服电动机、 无刷直流伺服电动机， 还是永磁同步伺服电动机 [见式 （2-43） 和式

（2-33）]， 一般情况下， 经过推导都能写出如下系统方程：

U = Ri + L di
dt + KEΩ

Te = TL + BΩ + J dΩ
dt

Te = KT i
（2-45）

由式 （2-45）， 设 TL = 0， 并忽略摩擦转矩， 根据对时间常数的定义， 得到相应的时间

特性常数值。
1. 机械时间常数 τm
机械时间常数是表示电动机机械响应速度的特性常数， 假定 di / dt = 0 成立， 在初始角

速度为零的条件下对式 （2-45） 求解， 可得到

Ω = U
KE

（1 - e - t
τm） （2-46）

式中　 τm———机械时间常数， 其值为

τm = JR
KEKT

（2-47）

因为 KE = KT， 机械时间常数也可表示为

τm = JR
K2

E
（2-48）

2. 电气时间常数 τe
电气时间常数是表示电流对所加电压的响应速度的特性常数， 假定 Ω = 0 成立， 在初始

电流为零的条件下对式 （2-45） 求解， 可得到
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i = U
R （1 - e - t

τe） （2-49）

式中　 τe———电气时间常数， 其值为

τe = L
R （2-50）

3. 机电时间常数 τme

机电时间常数是表示空载下在静止的电动机的端子间加上固定电压 U 后， 当转速达到

空载转速的 63. 2%时所用的时间。 它也可由对式 （2-45） 求解得到。 将式 （2-45） 整理，
合并为

U = JR
KT

dΩ
dt + JL

KT

d2Ω
dt2

+ KEΩ （2-51）

再把式 （2-47）、 式 （2-50） 代入式 （2-51）， 变成

τeτm
d2Ω
dt2

+ τm
dΩ
dt + Ω = U

KE
（2-52）

式 （2-52） 是二阶振荡系统， 其解可表示为

Ω = Ω0 + C1eP1t + C2eP2t （2-53）
从式 （2-53） 可很明显地看出， 对电动机施加阶跃电压起动过程而言， 其特解之一为

Ω = Ω0， 即角速度呈指数函数上升， 最终稳定在理想角速度 Ω0 上， 其值为 U / KE。
4. 时间常数的测量

电气时间常数值可依据式 （2-50）， 通过直接测量电阻和电感量得到。 电阻和电感的测

量可使用 LCR 测试仪。
测量电气时间常数也可以采用下面的方法： 把电动机转子固定， 在绕组上加上阶跃电压

U， 则绕组电流将呈现出图 2-7 所示的一阶滞后特性。 将电流达到最大电流的 63. 2% [（1 -
e -1） ≈0. 632] 时所用的时间称为电气时间常数。

图 2-7　 相对于阶跃电压 U 的 （ i - t） 特性

由于在机电系统中， 电气过渡过程较机械过渡过程要短得多， 因而一般电气时间常数远

小于机械时间常数约为其 1 / 10， 故式 （2-52） 的解近似为式 （2-46）。 换句话说， 电动机的

机械时间常数近似于机电时间常数。 因此， 机械时间常数可依据机电时间常数定义的方法那

样测量， 其测量方法是： 在绕组上加阶跃电压 U， 则角速度将呈现出图 2-8 所示的一阶滞后

特性。 将角速度达到最大角速度的 63. 2% 时所用的时间叫做机械时间常数， 同时该值也是

机电时间常数。
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图 2-8　 与阶跃电压 U 对应的 （Ω - t） 特性

如今， 伺服电动机发展飞快， 特性时间常数也发生了很大变化， 假设电气时间常数远小

于机械时间常数的情况也不再满足， 甚至会发生相反的状况。 因此机械时间常数和机电时间

常数不能再近似相等。 依据机电时间常数定义的那样测量， 有的状况下， 电动机在起动的过

程中可能会产生振荡， 但系统是稳定的， 振荡最终会衰减并稳定在空载转速 Ω0。 对式

（2-52） 进行改写， 定义 K = 4τe / τm， 进一步推导得到， 当 K > 1 时， 电动机的起动过程如

图 2-9 所示， 电动机的转速曲线是振荡的， K 增加很大时， 电动机振荡的振幅将会变很大，
因而系统的稳定性变差。 实际的伺服系统很少会在这种状况下运行， 此时伺服系统需要采取

一些特殊的解决措施， 例如改进电流环结构或者增加补偿环节等。

图 2-9　 K = 4τe / τm > 1 时的起动过程

由于电动机的转速曲线在 Ω0 的上下振荡， 故而对应于 0. 632Ω0 转速点的时间很可能不

是惟一的， 因此时间常数的概念或意义已不明确。 类似地， 如果把转速首次 0. 632Ω0 的时

间定义为时间常数， 尽管其含义已不相同， 但并非无意义， 它可以像定义系统的上升时间那

样， 反映出此时电动机系统的上升快慢。 最后， 通过对 τe 和 τm 关系的进一步分析， 得到伺

服电动机的机电时间常数， 机械时间常数和电气时间常数之间的关系为

K =
4τe
τm

τme ≈ τm（K ≤1）

τme ≈ τe ～ 4. 3τe（K >> 1）
（2-54）
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2. 4　 永磁同步电动机转矩波动

转矩波动是伺服控制系统中受关注的伺服性能指标之一。 它是指伺服电动机在某一时刻

输出转矩未达到预期给定值而出现的转矩偏差。 当偏差值的大小超出所规定的范围时， 电动

机的伺服控制性能和控制准确度将受到不同程度的影响。 导致转矩波动的因素较多， 既和电

动机本体设计、 结构和加工工艺有关， 也与运行方式有关， 还与驱动控制方面因素有关。 一

般情况下， 由电动机运行时引起的纹波转矩和齿槽引起的齿槽转矩是讨论重点。

2. 4. 1　 纹波转矩

为了产生恒定的电磁转矩， PMSM 的反电动势和由逆变器输入的定子电流都必须是正弦

波的。 但实际上， 由于永磁体形状上的原因和定子齿槽的存在， 反电动势不可能是正弦波

的。 另外， 由逆变器输入的定子电流， 尽管经 PWM 控制器控制可以十分逼近正弦波， 但它

还会含有许多谐波， 这样必然会引起转矩的波动。 通常， 将这种由反电动势或定子电流谐波

而引起的转矩波动称为纹波转矩。
下面从谐波分析入手， 来定量计算转矩纹波的大小。 因为钕铁硼永磁材料的磁导率与空

气的磁导率相近， 为了充分利用磁铁， 有时极弧系数选取过大， 较难保证主极磁场在空间按

正弦规律分布， 使各相感应电动势中存在着 3、 5、 7、 11、 13 次等谐波。 此外， 驱动器电流

也有谐波存在， 主要谐波次数为 5、 7 和 11 次等。 按照式 （2-40） 计算， 推导可得到

Te（ t） = T0 + T6cos 6ω1 t + T12cos 12ω1 t + T18cos 18ω1 t + T24cos 24ω1 t （2-55）
式中

T0 = 3
2Ω[Em1 Im1 + Em5 Im5 + Em7 Im7 + Em11 Im11 + …]

T6 = 3
2Ω[ Im1（Em7 - Em5） + Im5（Em11 - Em1） + Im7（Em1 + Em13） + Im11（Em5 + Em17） + …]

T12 = 3
2Ω[ Im1（Em13 - Em11） + Im5（Em17 - Em7） = Im7（Em19 - Em5） + Im11（Em23 - Em1） + …]

T18 = 3
2Ω[ Im1（Em19 - Em17） + Im5（Em23 - Em13） + Im7（Em25 - Em11） + Im11（Em29 - Em7） + …]

T24 = 3
2Ω[ Im1（Em25 - Em23） + Im5（Em29 - Em19） + Im7（Em31 - Em17） + Im11（Em35 - Em13） + …]

从式 （2-55） 可见， 电磁转矩中含有频率为基波频率 6 倍的纹波转矩， 纹波的脉动幅

值与反电动势和电流偏离正弦的程度有关。 图 2-10 绘出了在给定情况下产生的转矩纹波。
可以看出， 其主要成分是 6 次谐波转矩。 通常， 用纹波系数来定量地描述转矩脉动程度， 它

定义为

Ctr =
Tp
T0

（2-56）

式中　 T0———平均转矩；
Tp———转矩纹波的峰值。
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如果已知各谐波转矩的幅值， 则 Ctr可表示为

Ctr =
2TH
T0

（2-57）

式中　 TH = T2
6 + T2

12 + T2
18 +…

图 2-10　 转矩纹波 （梯形波电动势和正弦波电流）

在高速区， 这个纹波有可能被转子惯量滤掉。 但在低速区， 它将使转子速度发生波动，
从而严重影响伺服驱动的性能， 特别是会使位置伺服准确度和重复性变坏。 因此， 应尽量减

小转矩纹波， 尽量减小定子电流和反电动势中 5、 7、 11 和 13 次等较低次谐波的幅值， 使转

矩曲线越平滑越好。
反电动势中的谐波分量与永磁体励磁磁场的分布和定子绕组的构成有关， 采用合适的短

距比和分数槽绕组等方法都可有效地较小感应电动势中的低次谐波。 电流中的谐波分量与

PWM 控制有关， 目前消弱方法的研究成果较多， 有的已经使用在电动机驱动系统中， 取得

了良好的效果， 例如 SVPWM， 可使定子电流中不含低次谐波， 而只含某些高次谐波分量，
虽然这些高次谐波电流会使转矩产生高频振荡， 但因幅值很小， 频率很高， 很容易被转子转

动惯量阻尼掉。

2. 4. 2　 齿槽转矩

齿槽转矩和纹波转矩一样， 都是不希望存在的脉动转矩。 但是， 两者产生的原因不同。
纹波转矩是由定子电流与转子磁场相互作用产生的， 而齿槽转矩是由定子铁心与转子磁场相

互作用产生的。 两个转矩之间无关联， 它们可同时存在， 也可能单独存在。
电动机气隙中存在磁场， 由于电动机铁心开槽， 在任何电枢电流都不存在的情况下， 当

转子转动时， 磁路中的磁阻将发生变化， 导致磁场能量发生变化， 因而产生磁阻转矩， 使电

动机的转矩随齿槽而发生变化， 这就是齿槽转矩， 如图 2-11 中的 I = 0 状态时的曲线。
从图中测量结果分析可得到齿槽转矩是交变的、 有规律的， 周期性的， 它与转子的位置

有关。 其特点为：
① 无论电动机是带载运行、 空载运行还是通电不运行， 齿槽转矩都是存在的， 但其幅

值大小在不同状况下存在区别；
② 齿槽转矩波动幅值大小与齿槽形状、 磁路的饱和程度有关；
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图 2-11　 不同旋转角度下的转矩特性的测量结果举例

③ 尽管齿槽转矩具有磁阻转矩的性质， 但电动机中如果没有建立磁场， 且没有磁场能

量的变化， 将不会反映出齿槽转矩。
齿槽转矩产生的转矩波动， 主要影响表现在： 低速时产生振动和高速时产生噪声方面，

并使电动机可控性变差。 因此， 它是不希望存在波动转矩， 减小齿槽转矩一般常采取以下几

种方法。
（1） 直接法

直接法是从齿槽转矩产生的根源入手， 直接削弱齿槽的影响。 如尽可能减小槽口宽度，
安装磁性槽楔； 合理设计磁路； 增大气隙； 减小气隙磁通密度； 降低齿顶饱和程度以及改善

气隙磁场分布等。
（2） 抵消法

抵消法是通过设计手段， 使产生的齿槽转矩波动相互抵消， 如采用斜槽和斜极等， 一般

采用定子斜槽一个齿距或转子斜槽与一个定子齿距相同角度的永磁磁极， 但斜槽对电动机基

波同样也有削弱， 尤其是电动机每极每相槽数较少时， 对反电动势系数的影响较大， 具体可

通过斜槽系数的公式来计算。 另外， 还可以采用合理设计齿槽宽度和极弧系数及特殊槽形设

计等方法来抵消转矩波动。
（3） 无槽设计

尽可能地采用无槽结构设计， 即可从根本上消除齿槽转矩。 但无槽电动机功率受到较大

限制， 且工艺上还有特殊的要求。

2. 5　 永磁同步电动机控制系统

近 30 多年来， 电动机矢量控制和直接转矩控制等控制技术的问世与计算机人工智能技

术的进步， 使得电动机的控制理论和实际控制技术上升到了一个新的高度。 目前， 永磁同步

电动机伺服系统仍以采用矢量控制的居多。 矢量控制实际上是对电动机定子电流矢量相位和

幅值的控制。 从式 （2-32） 可以看出， 确定永磁体的磁链和直、 交轴电感后， 电动机的转

矩便取决于定子电流在 dq 坐标系下的分量 id 和 iq， 也就是说控制 id 和 iq 便可以控制电动机

的转矩。 一定的转速和转矩对应一定的 i∗d 和 i∗q ， 组成闭环， 给定 i∗d 和 i∗q ， 使实际 id 和 iq
跟踪指令值， 便实现了电动机转矩和转速控制。
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由于实际馈入电动机电枢绕组的电流是三相交流电流 ia， ib， ic， 因此， id 和 iq 的反馈

值是需要从 3s / 2r 变换阵， 即式 （2-15） 得到。 由于 d 轴方向与永磁体磁链方向一致， 从而

式中 d 轴的空间位置 θ 即是永磁同步电动机转子在空间的位置， 因此 θ 可由安装在电动机转

子非负载端轴伸上的速度 /位置传感器 （如光电编码器或旋转变压器等） 测量得到。
需要指出的是， 上述电流矢量控制对电动机稳态运行和瞬态运行都适用。 而且 id 和 iq

是各自独立控制的， 因此更便于实现各种先进的控制策略。 在介绍矢量控制策略之前， 清楚

知道永磁同步电动机矢量控制运行时的基本电磁关系还是有必要的。

2. 5. 1　 基本电磁关系轨迹

1. 电压极限椭圆与电流极限圆

矢量控制运行是与系统中的逆变器密切相关的， 电动机的运行性能要受到逆变器的制

约。 最为明显的是电动机的相电压有效值的极限值 Ulim和相电流有效值的极限值 Ilim受到逆

变器直流侧电压和逆变器的最大输出电流的限制。 当逆变器直流侧电压值最大为 Ud 时，
联结的电动机可达到的最大基波相电压有效值为

Ulim =
Ud

3 × 2
=

Ud

6
（2-58）

而在 dq 坐标系下的电压极限值为

umax = 2Ulim =
Ud

3
（2-59）

电动机稳定运行时， 电压矢量的幅值为

u = u2
d + u2

q （2-60）
将式 （2-20） 和式 （2-26） 代入上式， 可得稳定运行时电动机的电压：

u = （ - ωLq iq + Rs id）2 + （ωLd id + ωψr + Rs iq）2 （2-61）
由于电动机一般运行于较高转速， 电阻 R 远小于电抗 ωL， 电阻上的电压降可以忽略不

计， 式 （2-61） 可简化为

u = （ - ωLq iq）2 + （ωLd id + ωψr）2 （2-62）
以 umax代替上式的 u， 有

（Lq iq）2 + （Ld id + ψr）2 = （umax / ω）2 （2-63）
当 Ld≠Lq 时 （即凸极性）， 式 （2-63） 是一个椭圆方程； 当 Ld = Lq 时 （即隐极性），

式 （2-63） 是一个以 （ - ψr / Ld， 0） 为圆心的圆方程。
电压极限曲线是在永磁同步电动机控制过程中一个很重要的特性， 代表了电动机在控制

过程中电压和转速的约束关系。 下面以椭圆方程为例进行分析， 图 2-12 画出了在 dq 坐标系

平面上式 （2-63） 的曲线， 即电动机运行时的电压极限轨迹———电压极限椭圆。 对于不同

转速， 电压极限曲线的轨迹是一簇同心椭圆。 当电动机不超过额定转速时， 反电动势与转速

成正比； 达到额定转速时， 电压方程在电流相平面上的轨迹为额定电压时的电压极限曲线；
随着转速超过额定转速以后， 电压极限曲线变小。 因为定子电压达到极限 ulim后不能继续增

大， 而转速上升意味着椭圆轨迹的长轴和短轴长度变小， 为了使电动机能按照电动方式控

制， 电枢电流反应必须去磁， 也就是说， 直轴电流要起去磁作用， 以削弱转子磁场来提高电
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动机运行转速。

图 2-12　 电压极限椭圆和电流极限圆

参照式 （2-60）， 电动机的电流极限方程为

i2d + i2q = i2max （2-64）
式中　 imax = 2Ilim。

在图 2-12 中， 电流矢量轨迹是一个以坐标原点为圆心的圆， 当圆的半径增大到 ilim时，
为电流极限轨迹———电流极限圆。

电流极限曲线在永磁同步电动机控制中也是一个很重要的特性， 它代表了控制过程中电

枢电流的幅值约束边界。 由式 （2-64） 可知， 电流极限曲线在电流相平面上的轨迹是一个

圆， 特别是用标幺值表示时， 电流极限曲线的轨迹就是单位圆。 在永磁同步电动机控制过程

中， 电枢电流只能在该圆的内部或者边界上， 不能超过边界长时间运行， 一旦发现电流超过

边界， 根据电动机以及控制系统器件承受热负荷的能力， 必须采取相应的保护措施， 立即或

定时切断电源。 具体数据可以参考有关伺服系统电流过载设计标准进行设计。 例如伺服驱动

器在运行过程中， 负载电流超过额定电流的 20% 以内时， 可以继续运行不超过 1min； 而超

过额定电流的 50%时， 只能运行几秒钟； 超过额定电流 200%时， 应立即切断电源。
因此， 在电动机运行时， 定子电流空间矢量既不能超出电动机的电压极限椭圆， 也不能

超出电流极限圆。 如电动机角速度为 ω 时， 电流矢量的范围只能是图 2-12 所示的阴影所包

围的面积 ABCDEF。
2. 恒转矩轨迹与最大转矩 /电流轨迹

通过如下假设和公式变换：
ibase = ψr / （Lq - Ld）
Tbase = pnψr ibase

T∗
e =

Te
Tbase

（2-65）

i∗q =
iq
ibase

i∗d =
id
ibase
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把式 （2-65） 代入式 （2-32） 得到

T∗
e = i∗q （1 - i∗d ） （2-66）

图 2-13　 恒转矩轨迹和最大转矩 /电流轨迹

按照式 （2-66） 可画出图 2-13 所示

的虚线曲线———恒转矩轨迹， 由图可以发

现， 恒转矩轨迹不仅对 d 轴对称， 而且在

第二象限为正 （运行在电动状态）， 在第

三象限为负 （运行在制动状态）。
不论在第二象限还是在第三象限， 某

指令的恒转矩轨迹上的任意一点所对应的

定子电流矢量均会导致出现相同值的电动

机转矩， 这就牵涉到寻求一个幅值最小的

定子电流矢量问题， 因为定子电流越小，
电动机效率就越高， 所需逆变器容量也就

越低。 在图 2-13 中， 某指令值的恒转矩

轨迹上距离坐标原点最近的点， 即为产生

该转矩时所需的最小电流的空间矢量。 把

产生不同转矩值所需的最小电流点连接起

来， 即形成电动机的最大转矩 /电流轨迹， 如图 2-13 中的实线所示。 该曲线也是一条对 d 轴

对称的曲线， 且在坐标原点处与 q 轴相切， 恒转矩曲线上各点是永磁转矩 （q 轴） 和磁阻转

矩 （d 轴） 的合成。 当转矩较小时， 最大转矩 /电流轨迹靠近 q 轴， 表明永磁转矩起主导作

用； 当转矩增大时， 与电流二次方成正比的磁阻转矩要比与电流呈线性关系的永磁转矩增加

得更快， 故最大转矩 /电流轨迹越来越偏离 q 轴。
对于 Ld = Lq 的电动机， 恒转矩轨迹是平行于 d 轴的水平线； 由于转子磁路对称， 磁阻

转矩为零， 因而电动机最大转矩 /电流轨迹就是 q 轴 （图中未画出）。
3. 永磁体工作曲线与内禀退磁曲线

现代永磁电动机中广泛采用高性能的稀土钕铁硼永磁材料， 这种永磁体的工作曲线 B -
H 和内禀退磁曲线 Bi - H 如图 2-14 所示。 实际中， 永磁电动机运行时的退磁磁场是反复变

化的， 变化过程之间形成回复线， 基本上回复线与 B - H 曲线重合。 如果退磁磁场强度 H 小

于拐点值 Hk， 当外加磁场撤去后磁通密度能恢复到 Br； 若退磁磁场强度 H 超过拐点值 Hk，
将造成磁通密度的不可逆变化， 即产生不可逆退磁， 导致电动机性能急剧下降， 甚至无法使

用。 定子电流直轴分量能够对永磁体产生去磁作用， 由式 （2-63） 可以分析出， Hc 所表征

出来的定子电流直轴分量最大限幅值为

id_ max =
ψr
Ld

（2-67）

理论上， 制作良好的钕铁硼永磁体， 其退磁曲线与回复线基本一致， 但实际上有些产品

退磁曲线的线性度不甚理想， 它的 B - H 曲线的上半部分为直线， 当退磁磁场强度超过一定

值后 （Hc 附加处）， 退磁曲线就急剧下降， 开始拐弯的点称为拐点。 当退磁磁场强度不超

过拐点时， 回复线与退磁曲线的直线段重合； 当超过拐点时， 回复线就不再与退磁曲线重合

了， 导致磁路工作稳定性大大降低。 因此， 设计时只注意材料厂商提供的室温性能数据是远
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远不够的， 需要对拐点给予充分关注。

图 2-14　 稀土永磁体工作曲线和内禀退磁曲线

Hk—临界矫顽力　 Hci—内禀矫顽力　 Hc—磁感应矫顽力　 Br—剩余磁通密度

2. 5. 2　 矢量控制策略

在具体的应用场合， 永磁同步电动机矢量控制策略根据不同的速度调节范围、 性能要

求， 可以分为如下形式：
① id = 0 控制；
② 最大转矩 /电流比控制；
③ 弱磁控制等。
下面主要阐述矢量控制策略中常用的这几种控制方法。
1. id =0 控制

id = 0 控制即当永磁同步电动机定子电流的直轴分量在控制过程中始终等于 0。 由式

（2-20） 简化整理得到

ud = - ωψq

uq = Rs iq + pψq + ωψr （2-68）
直轴电流等于 0， 相当于等效直轴绕组开路不起作用。 因此， 如果不考虑定子直轴电压

分量， 仅仅从交轴电压方程可以看出： 永磁同步电动机相当于一台他励直流电动机， 定子电

枢绕组只有交轴电流分量； 励磁磁链等于转子永磁体产生的磁链， 并且大小恒定不变； 等效

交轴绕组中的励磁电动势与转子角速度成正比。 因为定子磁动势空间矢量与转子永磁体磁场

图 2-15　 电流极限曲线与 id = 0 控制曲线

空间矢量相互垂直， 所以电磁转矩与交

轴电流成正比， 由式 （2-32） 简化得到

T∗
e = pnψr i∗q （2-69）

仅当 iq增大到 imax时， 电磁转矩达到

最大值， 电动机在恒定的最大电磁转矩

下， 转速由零加速到额定值， 反电动势

也相应增大， 在转速达到额定值后， 其

值接近电压限幅值。 根据事先设计好的

电动机参数， 此时电压极限椭圆与电流

极限圆的交点会在 q 轴上， 且在电流极限

圆 q 轴顶点的 A 位置， 如图 2-15 所示。
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由式 （2-63） 和式 （2-69） 可以得到 A 点位置的电动机角速度和转矩为

ωA =
umax

ψ2
r + （Lq imax）2

（2-70）

TA = pnψr imax （2-71）
当转速超出额定值并继续升速时， 电压极限椭圆要向内缩小， 因而在该控制策略下， 电

流矢量轨迹只能是由 A 沿 q 轴向坐标原点移动， 移动到原点时， 转矩接近为零。 此时该转速

所对应的电压极限椭圆长轴经过原点， 可求得原点的电动机角速度为

ωmax =
umax
ψr

（2-72）

比较式 （2-70） 和 （2-72） 可知， 电动机角速度由式 （2-70） 上升到式 （2-72）， 升

速范围较窄， 同时在升速过程中转矩下降明显， 将接近为零。 因此， 对于永磁同步电动机来

说， 采用 id = 0 控制， 电动机转速适合在额定转速范围内运行。 因控制方法仅用变量 iq 控制

电磁转矩， 其控制策略算法简单， 控制灵活， 因此在永磁同步电动机伺服系统中广泛应用。
2. 最大转矩 /电流比控制

id = 0 控制简单， 但存在两个缺点： 一方面是单位电流电磁转矩不是最大， 另一方面是

电动机只适合额定转速以下工作。 最大转矩 /电流比控制策略也称为单位电流电磁转矩最大

控制策略， 它能够控制电动机在单位电流下电磁转矩最大， 且可以升速运行。 因而它也是永

磁同步电动机常用的控制策略之一， 主要针对凸极电动机。
在什么条件下可以使单位电枢电流产生的电磁转矩最大？ 为了便于分析， 在式 （2-32）

中引入电枢电流空间矢量与直轴位置的相位角 γ， 也就是定子磁动势幅值位置与转子直轴位

置之间的交角， 这时定子电流的两个分量与空间矢量幅值之间的关系为

id = icos γ

iq = isin γ
（2-73）

将式 （2-73） 代入式 （2-32） 得到

Te = pnψr isin γ + 1
2 pn（Ld - Lq） i2 sin 2γ （2-74）

根据式 （2-74）， 可以确定单位电流电磁转矩关于电流相位角的函数关系为

f（γ） = Te / i = pnψrsin γ + 1
2 pn（Ld - Lq） isin 2γ （2-75）

对式 （2-75） 求最大值， 令 γ 的偏微分等于 0， 即 әf（γ） /әγ = 0， 得到

ψrcosγ + （Ld - Lq） icos2γ = 0 （2-76）
由式 （2-76） 可以得到

cosγ =
ψ2

r + 8（Ld - Lq）2 i2 - ψr
4（Ld - Lq） i

（2-77）

于是， 满足单位电流电磁转矩最大条件下的定子电流直轴分量可以表示为

i∗d = icosγ =
ψ2

r + 8（Ld - Lq）2 i2 - ψr
4（Ld - Lq）

（2-78）

进一步推导， 对式 （2-76） 两边同乘以 i， 并考虑式 （2-73） 的关系， 经过整理后得到
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i∗d =
ψ2

r + 4（Ld - Lq）2（ i∗q ）2 - ψr
2（Ld - Lq）

（2-79）

由该式可以分析得出， 当 Ld < Lq， 直轴电流小于 0， 电枢反应起去磁作用， 当电动机转

速超过额定转速时， 这种控制策略因为能削弱转子磁场， 称为弱磁控制方式， 它可以扩大调

速范围。 当 Ld > Lq， 直轴电流大于 0， 电枢反应起助磁作用， 当电动机转速超过额定转速

时， 这种控制策略因为要增强转子磁场， 因此无法作为电动机运行。
将式 （2-79） 代入式 （2-32）， 得到单位电流电磁转矩最大条件下电磁转矩与交轴电流

分量的关系为

T∗
e = 1

2 pn i∗q [ ψ2
r + 4（Ld - Lq）2（ i∗q ）2 + ψr] （2-80）

在单位电流电磁转矩最大控制策略实现过程中， 由式 （2-79） 可以画出单位电流电磁

转矩最大控制策略的最优控制曲线， 如图 2-16 所示。 图中， 最优控制曲线 （Ld < Lq 的情

况） 即是图 2-13 中最大转矩 /电流轨迹。 永磁同步电动机设计成功以后， 最大电压极限曲

线就确定了。 如果最大电压极限曲线包含 id = 0 控制策略的电流极限值点 A 点， 那么 id = 0
的控制策略可以达到额定转速。 同理， 如果最大电压极限曲线包含单位电流电磁转矩最大控

制策略的电流极限值点 B， 那么单位电流电磁转矩最大控制策略可以达到额定转速。 而且，
单位电流电磁转矩最大控制策略能在最大恒转矩条件下达到更高转速。 即当永磁同步电动机

的电流极限曲线、 电压极限曲线和最优控制曲线三者相交于同一点 （B 点） 时， 对应转速

就是单位电流电磁转矩的最大控制在最大恒转矩负载下能达到的转速。

图 2-16　 电流极限曲线与最优控制曲线

因此， 由式 （2-79） 和式 （2-64） 可以推导出与 B 点对应的直轴和交轴电流分量为

iB_ d =
ψ2

r + 8（Ld - Lq）2 i2max - ψr
4（Ld - Lq）

（2-81）

iB_ q = i2max - i∗2
d

将式 （2-81） 代入式 （2-63）， 得到 B 点角速度为
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ωB = umax （Lq imax）2 + ψ2
r +

（Ld + Lq）C2 + 8LdψrC
16（Ld - Lq）

[ ]
- 1

2
（2-82）

式中

C = ψ2
r + 8 （Ld - Lq）2 i2max - ψr

结合图 2-16 分析得到， B 点 （单位电流电磁转矩最大控制）， 比 A 点 （ id = 0 控制） 在

角速度和转矩上都有所提高， 即

ωB > ωA

TB > TA （2-83）
当转速继续上升， 在单位电流电磁转矩的最大控制下， 电流矢量轨迹沿着最优控制曲

线， 由 B 向原点移动， 达到原点时， 转速和转矩值与 id = 0 控制方法得到的一样。 另外， 当

Ld = Lq 时， 则由式 （2-76）、 式 （2-73）、 式 （2-80） 和式 （2-75） 可得到

cosγ = 0
i∗d = 0
i∗q = i

T∗
e = pnψr i∗q
f（γ） = pnψr （2-84）

由此可见， 对隐极同步电动机来说， 单位电流转矩的最大控制策略与 id = 0 的控制策略

完全一样。
3. 弱磁控制

永磁同步电动机的弱磁控制思想类似于他励直流电动机的调磁控制。 当他励直流电动机

端电压达到最大电压时， 只能通过降低电动机的励磁电流改变励磁磁通， 在保证电压平衡的

条件下， 使电动机能用更高的转速进行恒功率运行。 也就是说， 他励直流电动机可以通过降

低励磁电流达到弱磁增速的目的。 对于永磁同步电动机而言， 励磁因永磁体的产生而无法调

节， 只能通过调节定子电流， 即增加定子直轴去磁电流来维持高速运行， 以达到弱磁增速的

目的。 显然， 电动机等效气隙越大， 电枢反应去磁作用越小； 反之， 电枢反应去磁作用越

大。 因此， 弱磁控制通常以凸极内置式永磁同步电动机居多， 而面对插入式永磁同步电动机

由于等效气隙较大， 采用弱磁控制效果相对不明显。
图 2-17 画出了电流相平面上的电流极限曲线、 电压极限曲线和最优控制曲线的关系。

图中， 当电动机转速等于或超过额定转速时， 定子电压达到极限值， 电压极限曲线在电流相

平面上成为一簇椭圆， 椭圆的中心点 P 为 （ - ψr / Ld， 0）， 椭圆的长短半轴分别与电流相平

面的坐标轴平行， 长度分别为 umax / （ωLd） 和 umax / （ωLq）。 显然， 额定转速时电流相平面

上的电压极限曲线最大， 即最大电压极限曲线。 随着转速升高， 椭圆长短半轴的长度与转速

成反比， 电流相平面上的电压极限曲线不断地朝椭圆中心点缩小。
转速增大时， 需要增大直轴去磁电流， 为了维持电流不超过极限值， 在增大直轴电流的

同时， 应减小交轴电流。 把式 （2-64） 代入式 （2-63） 得到角速度与直轴去磁电流关系：

ω = umax[（Ld i∗d + Lq i∗d + ψr）（Ld i∗d - Lq i∗d + ψr） + （Lq imax）2] - 1
2 （2-85）

永磁同步电动机进行弱磁控制， 转速以恒定电磁转矩上升到 B 点， 从 B 点沿着电流极

限曲线转速继续升高， 电磁转矩将不断下降， 最终交轴电流等于零， 即电磁转矩也等于零，
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图 2-17　 定子电流矢量轨迹

这时电压极限曲线与电流极限曲线相切于 C 点 （ - imax， 0）。 故电动机能达到的最高理想空

载角速度由式 （2-63） 或式 （2-85） 不难得到

ωmax =
umax

ψr - Ld imax
（2-86）

图 2-18 的情况有所不同， 由于电压极限曲线的椭圆中心点 P（ - ψr / Ld， 0） 在电流极限

曲线内部， 即 ψr < imaxLd。 式 （2-67） 限制了定子电流直轴分量的增大， 理论上， 电动机在

C 点直轴电流分量最大为 - ψr / Ld， 实际应用中要避开退磁曲线的拐点。 C 点是转速上升中

的一个转折点， 由 B 到 C 的转速上升过程为弱磁控制 [式 （2-85）]， 由 C 到 P 的转速上升

过程会用到另外一种控制策略， 称为恒功率控制， 该控制保证电流直轴分量恒定为 - ψr / Ld，
通过控制电流交轴分量减小来实现升速的目的， 这样电磁转矩将线性减小， 而电磁功率保持

不变。

图 2-18　 弱磁控制电流轨迹

在转折点 C 的位置， 电动机具有最大的直轴去磁电流， 或者说转子永磁体完全达到去

磁的状态， 并且因为 iq 不等于零， 因而存在一定的电磁转矩。 C 点直轴最大去磁电流分量

和对应的交轴电流分量分别为

iC_d = - ψr / Ld

iC_q = i2max - （ψr / Ld）2 （2-87）
由 C 到 P 轨迹的电磁转矩和转速分别由式 （2-32） 和式 （2-85） 简化得到
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T∗
e = pnLqL -1

d ψr i∗q （2-88）
ω∗ = umax / （Lq i∗q ） （2-89）

当接近 P 点， 不难得到电动机最终交轴电流等于零， 即电磁转矩也等于零， 而使转速

上升的范围大幅度扩大。
把式 （2-89） 和式 （2-31） 代入式 （2-88） 得到电磁功率为

PC-P = L -1
d ψrumax （2-90）

由上式可知， 在 CP 段轨迹控制策略保持电磁功率恒定， 其值是定子电流最大直轴分量

与电压极限值的乘积。
在 C 点转矩最大， 它可由式 （2-87） 代入式 （2-88） 得到

TC = pnLqL -1
d ψr i2max - （L -1

d ψr）2 （2-91）
将式 （2-87） 代入式 （2-89）， 得到 C 点角速度为

ωC =
umax

Lq imax
（ ）2 - （LqL -1

d ψr）2
（2-92）

由上述分析可以看出， 电压极限曲线的椭圆中心点位置直接影响电动机的最高运行转速

和输出转矩。
4. 不同控制策略的转速 -转矩特性

永磁同步电动机控制过程中受到电流与电压极限曲线的约束， 因此电动机设计时， 就要

根据永磁同步电动机的控制策略、 电动机运行的最高转速和额定转速的要求， 合理地设计电

流极限曲线和最大电压极限曲线的相对位置， 使得永磁同步电动机能够满足驱动系统的要

图 2-19　 不同控制策略的转速 -转矩特性

求。 永磁同步电动机宽范围调速的机械特性

如图 2-19 所示， 图中在额定转速以下， 转

矩与转速关系是水平线， 电动机能以恒转矩

驱动。 额定状态工作点 A 是电流极限曲线与

电压极限曲线和 q 轴的交点， 其角速度为式

（2-70）； 机械特性上最大电磁转矩工作点 B
是电流极限曲线与电压极限曲线和最优控制

曲线的交点， 其角速度为式 （2-82）； 如果

转子转速继续升高， 那么定子电流将由 B 沿

着电流极限曲线移动， 当直轴电流达到最大

去磁电流的工作点 C 时， 如果电压极限曲线的椭圆中心在电流极限曲线外部， 那么 C 点是

最高转速下电压极限曲线与电流极限曲线的切点， 机械特性很快下降， 如图中 BC’ 曲线所

示； 如果电压极限曲线的椭圆中心在电流极限曲线内部， 那么电动机转速达到 C 点， 其角

速度为式 （2-92）， 电磁转矩为式 （2-91）， 以后转速继续升高， 直轴电流维持最大去磁电

流不变， 电磁功率保持恒定， 然而交轴电流逐渐减小， 电磁转矩也相应地线性减小， 当交轴

电流等于 0 时达到 P 点， 即电磁转矩等于 0， 转速达到最高。

2. 5. 3　 基于 id =0 控制策略的伺服系统基本结构

按转子磁链定向并使 id = 0 的正弦波永磁同步电动机伺服控制系统原理框图如图 2-20
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所示， 它由位置环、 转速环和电流环构成。 对于驱动电动机来说， 不论是存在机械变速装

置， 还是直接驱动机械负载， 都只是负载特性不同而已， 研究其位置是最基本的， 也是十分

必要的。 在一些应用中， 例如在数控机床作为进给驱动的应用中， 伺服系统与计算机数控

（CNC） 系统相连接， 接收 CNC 的 θref指令， 位置环路 Posloop 的输出信号作为伺服系统的速

度指令加到速度环路的输入端 nref， 由 PMSM 轴上的位置传感器取得位置反馈信号 θ 送入

CNC 系统中与位置指令相比较， 比较结果控制 PMSM 的运动， 直至达到所要求的位置为止。
PMSM 具有定子三相分布绕组和永磁转子， 在磁路结构和绕组分布上保证定子绕组中的

感应电动势具有正弦波， 外施的定子电压和电流也应为正弦波， 一般靠交流 PWM 变压变频

器 （三相逆变器） 提供。 借助位置传感器检测出磁极初始位置和转子相对于定子的绝对位

置 θe， 用以控制变压变频器电流的频率和相位， 使定子和转子的磁动势保持确定的相位关

系， 从而产生恒定的转矩。 对逆变器的控制， 图中采用了电压型空间矢量控制 SVPWM， 也

可以用电流滞环跟踪控制等。
控制定子电流矢量使之落在 q 轴上， 即令 id = 0。 由于 ψr恒定， 电磁转矩与定子电流的

幅值成正比， 控制定子电流幅值就能很好地控制转矩， 因此交流伺服系统转速环和电流环的

控制原理与直流电动机调速系统是一样的。 三相定子电流经过 3 / 2 变换和 2s / 2r 变换得到两

相旋转坐标系下的电流反馈信号， 与电流指令比较后通过电流内环两个 PI 电流控制器， 输

出旋转坐标系下电压。 d、 q 轴电压再经过 2r / 2s 变换， 为 SVPWM 提供了必需的空间电压

矢量。

图 2-20　 PMSM 交流伺服系统原理框图

综上所述， 在按转子磁链定向并使 id = 0 的正弦波永磁同步电动机伺服控制系统中， 定

子电流与转子永磁磁通相互独立， 控制系统简单， 转矩恒定性好， 脉动小， 可以获得很宽的

调速范围， 可适用于要求高性能的数控机床和机器人等场合。
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第 3 章　 电动机驱动电源和功率器件

三相逆变器是交流电动机重要的驱动电源， 特别是三相全控桥式电压型逆变器。 它具有

器件自身换流功能， 可以产生任意频率的三相交流电。 本章只讲述作为电动机驱动电源的三

相逆变器的基本内容， 包括逆变电路的基本工作原理， 三相桥式电压型电路结构， 工作原理

和重要的辅助电路。 内容中涉及一种最基本的控制技术即六拍阶梯波控制方式， 关于代表着

高品质逆变器控制技术的内容会在第 4 章 “PWM 控制技术” 中进一步讲述。
换相方式在逆变电路中占有突出的地位， 本章涉及的只是器件换流， 即利用全控型开关

器件的自关断能力进行换相。 在介绍全控型器件的种类和发展后， 重点讲述了 IGBT 的特

性， 以及器件的驱动和保护设计等。 在最后一节， 出于驱动电源设计的高性能化、 小型化，
以及使用简单化等要求， 较为详细地讲述了智能功率模块 （IPM） 的设计内容。

3. 1　 逆变电路

把直流电变换成交流电称为逆变。 当交流侧直接和负载连接时， 称为无源逆变， 电动机

驱动电源电路就是典型的电压型无源逆变电路。 本节先简单讲述无源逆变电路的基本工作情

况， 然后从实际应用出发， 讲述两种三相桥式电压型逆变电路， 即两电平逆变电路和三电平

逆变电路。

3. 1. 1　 基本工作原理

为了方便理解， 下面以图 3-1a 所示的单相桥式逆变电路为例来说明逆变电路最基本的

工作原理。 图中 S1 ～ S4是桥式电路的 4 个桥臂， 它们由功率开关器件构成。 当开关 S1、 S4

闭合， S2、 S3断开时， 负载电压 u0为正； 当开关 S1、 S4断开， S2、 S3闭合时， u0为负， 其波

形如图 3-1b 所示。 这样， 开关器件就把直流变成了交流， 改变两组开关的切换频率， 即可

改变输出交流电的频率。 这就是逆变电路最基本的工作原理。

图 3-1　 逆变电路及其波形举例

当电路中负载为电阻时， 负载电流 i0和电压 u0的波形形状相同， 相位也相同。 当负载

为阻感时， i0相位滞后于 u0， 两者波形的形状也不同， 图 b 给出的就是阻感负载时的 i0波



形。 假定 t1时刻之前 S1、 S4是导通的， 并且 u0和 i0均为正， 则在 t1时刻断开 S1、 S4， 同时

合上 S2、 S3， 于是 u0的极性立刻变为负。 但是， 因为负载中有电感， 其电流方向不能立刻

改变而仍维持原方向。 这时负载电流从直流电源负极流出， 经 S2、 负载和 S3流回正极， 负

载电感中储存的能量向直流电源反馈， 负载电流逐渐减小， 到 t2时刻降为零， 之后 i0才反向

并逐渐增大。 再之后， S2、 S3断开， S1、 S4闭合时的情况与其类似。 上面是 S1 ～ S4均为理想

开关器件时的分析， 实际电路的工作过程要复杂一些。

3. 1. 2　 三相桥式电压型逆变电路

三相桥式电压型逆变器的主电路结构如图 3-2 所示， 因为直流侧有滤波电容器， 所以逆

变电路电源成为低阻抗的电压源， 电动机可以稳定地运行。 通常， 直流侧只有一个电容器就

可以了， 但是为了分析方便， 画成两个相等的电容器串联在一起， 并在中间标出了假想中点

N′。 每相由两个功率开关器件构成， 上面的称为上桥臂， 下面的称为下桥臂， 上下桥臂的

开关器件交替导通工作。 工作时， 每相的导电角为 180°， 而各相间开始导电的角度依次相

差 120°。 这样， 在任一时刻， 三相都会同时导通， 可能是一个上桥臂两个下桥臂， 或者也

可能是两个上桥臂一个下桥臂。 因为换相每次都是在同一相上下两个桥臂之间进行的， 因此

也称为纵向换相。

图 3-2　 三相桥式电压型逆变电路

下面来分析该逆变电路的工作波形。 对于 U 相输出来说， 当 V1导通时， uUN′ = Ud / 2，
当 V4导通时， uUN′ = - Ud / 2。 因此， uUN′的波形是幅值为 Ud / 2 的方形波。 V、 W 两相的情

况和 U 相类似， uVN′、 uWN′的波形和 uUN′相同， 只是相位依次差 120°。 uUN′、 uVN′、 uWN′的

波形如图 3-3a、 b、 c 所示。 负载线电压 uUV、 uVW、 uWU可由下式求出：
uUV = uUN′ - uVN′

uVW = uVN′ - uWN′

uWU = uWN′ - uUN′
（3-1）

图 d 依照上式画出 uUV波形， 它由 ± Ud和 0 三种电平构成。 设负载中点 N 与直流电源假想中

点 N′之间的电压为 uNN′， 则负载各相电压分别为

uUN = uUN′ - uNN′

uVN = uVN′ - uNN′ （3-2）
uWN = uWN′ - uNN′

把式 （3-2） 各式相加， 并整理可求得
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uNN′ =
1
3 （uUN′ + uVN′ + uWN′） - 1

3 （uUN + uVN + uWN） （3-3）

通常电动机三相对称， 则有 uUN + uVN + uWN = 0， 故可得

uNN′ =
1
3 （uUN′ + uVN′ + uWN′） （3-4）

uNN′的波形如图 e 所示， 它也是方形波， 但其频率为 uUN′的 3 倍， 幅值为其 1 / 3， 即

Ud / 6。

图 3-3　 电压型三相桥式逆变电路的工作波形

由式 （3-2） 和式 （3-4） 得到 uUN 它

的波形如图 f 所示， 它由 ± 2Ud / 3、 ± Ud / 3
四种电平构成， uVN、 uWN 的波形和 uUN 相

同， 仅相位 依 次 差 120°。 从 uUN、 uVN、
uWN的波形可以看出， 在一个周期内， 波形

有六种变化， 每种变化时间间隔相等， 并

且在每一种变化中， 电压幅值恒定， 像音

乐中打的 “拍子” 一样， 因此， 通常把上

述这种控制方式又形象的称为 “六拍” 控

制法。
当负载参数确定时， 可以由 uUN的波形

求出 U 相电流 iU的波形。 负载的阻抗角 φ
不同， iU 的波形形状和相位都有所不同。
图 g 给出的是阻抗负载下 φ < π / 3 时 iU的波

形。 V1从导通到关断时， 因电动机绕组电

感中的电流不能突变， 下桥臂中的二极管

VD4导通续流， 待负载电流降到零， 然后开

始反向时， V4才开始导通。 阻抗角 φ 越大，
VD4导通时间就越长。 因此， iU 的上升段，
即为上桥臂导通的区间， 其中 iU < 0 时为

VD1继流， iU > 0 时为 V1导通； 在 iU的下降

段， 即为下桥臂导通的区间， 其中 iU > 0 时

为 VD4继流， iU < 0 时为 V4导通。
iV、 iW的波形和 iU相同， 相位相差 120°。 把 iU、 iV和 iW加起来， 就可得到直流侧电流

id的波形， 如图 h 所示。 可以看出， id每隔 60°脉动一次， 而直流侧电压是基本无脉动的。
因此， 逆变器从电网侧向直流侧传送的功率是脉动的， 且脉动的情况和 id脉动情况大体相

同， 这是电压型逆变电路的一个特点。
在上述 180°导电方式的逆变器中， 为了防止同一相上下两桥臂的开关器件同时导通而

引起直流侧电源的短路， 要采取 “先断后通” 的方法。 即先给应关断的器件关断信号， 待

其关断后留一定的时间裕量， 然后再给应导通的器件发出导通信号， 即在两者之间留一个短

暂的死区时间。 死区时间的长短要视器件的开关速度而定， 器件的开关速度越快， 所留的死

区时间就可以越短。
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3. 1. 3　 多电平逆变电路

对电压型电路来说， 输出电压是方波， 方波中含有较多的谐波， 对负载会产生不利的影

响。 为了减少方波中所含的谐波， 常常采用多重逆变电路把几个波形组合起来， 使之成为接

近正弦波的波形。 也可以改变电路结构， 构成多电平逆变电路， 它能够输出较多的电平， 从

而输出电压向正弦波靠近。 在图 3-3a ～ c 中， 输出的相电压有 Ud / 2 和 - Ud / 2 两种电平， 这

种三相桥式电压型逆变电路又称为两电平逆变电路。
图 3-4 是一种三电平逆变电路， 它输出 Ud / 2、 - Ud / 2 和 0 三种电平。 这种电路也称为

中点钳位 （Neutral Point Clamped） 型逆变电路， 下面简要分析其工作原理。 该电路的每个

桥臂都由两个全控型器件串联构成， 并且这两个器件都反并联了二极管。 两个串联器件的中

点通过钳位二极管和直流侧电容的中点相连接。 例如， U 相的上下两桥臂分别通过钳位二极

管 VD1和 VD4与 O′点相连接。

图 3-4　 三电平逆变电路

以 U 相为例， 当 V11和 V12 （或 VD11和 VD12） 导通， V41和 V42关断时， U 点和 O′点间

电位差为 Ud / 2； 当 V41和 V42 （或 VD41和 VD42） 导通， V11和 V12关断时， U 点和 O′点间电

位差为 - Ud / 2； 当 V12和 V41导通， V11和 V42关断时， U 和 O′间电位差为 0。 实际上在最后

一种情况下， V12和 V41不可能同时导通， 哪一个导通取决于负载电流 iU的方向。 按图中所

规定的方向， iU > 0 时， V12和钳位二极管 VD1导通； iU < 0 时， V41和钳位二极管 VD4导通。
即通过钳位二极管 VD1或 VD4的导通把 U 点电位钳位在 O′点电位上。

通过相电压之间相减可得到线电压。 两电平逆变电路的输出线电压共有 ± Ud和 0 三种

电平， 而三电平逆变电路的输出线电压则有 ± Ud、 ± Ud / 2 和 0 五种电平。 因此， 通过适当

的控制， 三电平逆变电路输出电压谐波可大大少于两电平逆变电路。 三电平逆变电路还有一

个突出的优点就是每个开关器件关断时所承受的电压仅为直流侧电压的一半。 因此， 这种电

路特别适合于高压大容量的应用场合。
用与三电平电路类似的方法， 还可以构成五电平、 七电平等更多电平的电路。 三电平及

更多电平的逆变电路统称为多电平逆变电路。
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3. 2　 重要的辅助电路

逆变电路输入侧需要提供直流电压， 但是整流单元带来了较大的谐波； 由于大容量电容

的存在， 上电的瞬间会产生较大的冲击电流， 有可能损坏元件， 并对电网造成干扰； 另外，
当电动机工作在负负载的情况下， 如果能量得不到回馈， 多余的能量会引起母线电压瞬间提

升， 从而造成元器件损坏。 本节将主要介绍这些问题的解决方法。

3. 2. 1　 整流单元

1. 工作原理

图 3-5　 由三相桥式二极管整流的

交 -直 -交拓扑结构

三相桥式二极管整流电路经电容后提供直流电

源供逆变器使用， 如图 3-5 所示。 二极管整流， 同

一时刻只有两个二极管导通， 即共阴极组中阳极电

位最高的二极管导通， 和共阳极组中阴极电位最低

的二极管导通， 因而输出电压波形为 AC 线电压在

正半周期的包络线， 或者说每个周期有 6 个等分的

馒头波。 因此， 在二极管整流电路中， 电容器是不

可缺少的器件。 直流电容在电路中的最主要作用是

滤波作用， 又称为平波回路， 利用其充放电特性， 使整流后的脉动直流电压变成相对比较稳

定的直流母线电压。 另外直流电容还具有两个作用： 储存能量和缓冲无功功率。
2. 谐波抑制

由图 3-3h 分析得到， 二极管整流虽然位移因数接近 1， 但是输入电流中谐波分量很大。
由于存在电容量较大的电容器， 逆变器功率越大， 输入谐波也会越大， 因此功率因数较低，
有时需要根据使用情况进行补偿措施。 降低逆变器的谐波电流， 首先要降低电网的短路容量

比 （RSC）， 即降低电网的短路容量和逆变器的视在功率的比值， 因为 RSC 决定着逆变器进

线电流的波形， 如图 3-6 所示。 逆变器接入电网点的短路容量越大， 即系统阻抗越小， 谐波

电流越大。 当 RSC >50， 可以认为是强电网， 需要增加电源阻抗， 来限制电网的谐波和保护

逆变器电路。

图 3-6　 不同 RSC 值的逆变器进线电流波形

降低 RSC 最容易的方法是在交流侧接入电抗器。 因此， 限制谐波电流的首选方法是串

联交流电抗器， 如图 3-7a 所示。 在串联三相交流电抗器达不到要求时， 还要采用无源滤波

方法， 如图 3-7b 所示， 它可以取得良好的滤波效果。 当整流电路和电容器分别组成功能模
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块时， 也可以使用直流电抗器， 如图 3-7c 所示， 将其串联在两者之间， 取得较好的滤波

效果。

图 3-7　 不可控整流减小谐波的方法

3. 2. 2　 预充电电路

1. 冲击电流

图 3-8　 冲击电流示意波形

在电源接通的瞬间， 如果没有预充

电电路， 交流电经过二极管整流会变成

高压直流电加到电容器两端， 从而形成

很大的瞬时电流， 如图 3-8 中虚线波形

所示， 这个瞬时超大电流又称为冲击电

流， 如此大的电流冲击尖峰对器件来说

是无法接受的， 可能损坏器件并对电网

造成干扰。 因此， 通常情况下， 都要设

计预充电电路， 它可以在上电瞬间抑制电流， 实现无冲击， 如图中实线波形所示。
2. 预充电电路

伺服驱动系统中常见的预充电电路是由继电器、 限流电阻及相应的控制回路组成的， 如

图 3-9 所示。 电源接通时， 三相交流电整流后， 经过限流电阻对电容 C 充电， 当母线电压达

到一定值时， 控制 I / O 发出低电平信号， 光耦合器 OC 导通工作， 触发继电器 K 动作， 触点

K1 吸合， 旁路掉限流电阻， 完成瞬时防冲击电流的功能。 电路很大程度上抑制了尖峰电流

的产生， 有效地降低了冲击电流。 电容器充电结束后， 限流电阻消耗的能量与电容所充的能

量相当， 由于充电过程很快 （约几十个毫秒）， 使得电阻瞬间产生比较大的温升， 如果这个

限流电阻选择不当， 就可能会被烧坏， 或者它的体积会很大。

图 3-9　 预充电电路
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3. 限流电阻的选择

电阻消耗的能量与转化成热能消耗掉的能量具有下面的关系：
WR = γmΔt （3-5）

式中　 WR———电阻耗能；
γ———电阻材料比热容；
m———电阻质量；
Δt———冲击后电阻的温升。

又因为

m = ρV （3-6）
式中　 ρ———电阻材料密度；

V———电阻体积。
将式 （3-6） 代入式 （3-5） 得到

WR = cρVΔt （3-7）
由上式分析可知， 电路中若选择热容量大的电阻作为限流电阻， 电阻的体积将可以减

小， 温升也会受到限制。 因此， 选择限流电阻的关键参数是热容量而不是散热功率， 或者

说， 不仅要考虑热耗散常数， 更要考虑材料的比热容。
目前， 功率型 NTC 热敏电阻能够承受较高的工作温度， 在抑制冲击电流方面优于普通

的功率电阻， 是个不错的选择。 NTC 热敏电阻是一种具有负温度系数的热敏电阻， 即随着

温度的升高， 阻值将下降。 在选择功率型 NTC 热敏电阻时， 原则是选择热耗散常数和时间

常数乘积大的， 这样选择的 NTC 热敏电阻的热容量大， 所承受的电流密度低， 因而不会烧

毁热敏电阻。 关于 NTC 热敏电阻的阻值， 在满足温升条件下选择阻值较小的， 保证上电时

间； NTC 热敏电阻的最大稳态工作电流参数可以不用考虑， 因为预充电电路在完成冲击电

流的抑制后， 母线电流由继电器触点 K1流向负载， 而 NTC 热敏电阻被旁路。

3. 2. 3　 泵升电压保护电路

1. 泵升电压

图 3-10　 泵升电压

在三相桥式电压型逆变电路中， 电网对伺服控

制系统的能量供给是单向的， 电动机在减速和制动

过程中， 将储存在电动机转子上的机械能转换为电

能回馈给伺服装置， 这些能量一般储存在储能电容

元件中。 而储能电容不会消耗能量， 这样就会造成

能量积累， 如不及时将这些能量释放， 会使直流侧

电压升高， 一则可能损坏逆变器的大功率器件， 二

则可能损坏储能元件。 升高的这部分电压称为泵升

电压， 如图 3-10 所示。
图 3-10 中， 在整个制动过程中， 转速由 n 降

到 0， 回馈的能量储存在电容器中， 在这期间直流

侧维持一个反向电流， 由于没有限制电压升高的措施， Ud升高很大， 而且在电动机停车后

相当长的时间内电压才能降下来。
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2. 保护电路

保护电路由一个功率开关器件 V0 （如 IGBT） 和泄放电阻 R0及相应的控制回路组成，
如图 3-11 所示。 图中， 当直流母线电压上升到一定值时， 控制回路使得 V0导通， 能量由

R0释放， 从而使得电容器上端电压下降， 当下降到一定值时， 系统发指令关闭 V0， 泻放回

路停止工作， 完成泵升电压保护功能。
对于频繁制动或正反转的应用来说， 泄放电阻不仅消耗电能， 而且自身也会严重发热，

因此不利于设备保护。 另外， 由于二极管整流不可控且功率因数很低， 导致谐波污染严重。
因此， 一类具有能量双向流动且功率因数可控的整流单元， 越来越引起人们的重视， 如图

3-12 所示。 在 AC 电源整流单元， 通过采用可控功率器件， 并且加以整流 PWM 控制， 不仅

可以把再生能量回馈给电网， 而且提高了功率因数， 降低了电网的谐波污染。

图 3-11　 带泄放电阻的泵升电压保护电路 图 3-12　 带功率因数控制的泵升电压保护电路

3. 泄放电阻的计算

使用泄放电阻是目前采取最广泛的限制泵升电压的措施。 下面， 通过进行加、 减速运

行， 来计算泄放电阻的容量， 如图 3-13 所示。

图 3-13　 伺服加减速过程

图 3-13 中， 在一个运行周期 T 内， 从 0 时刻起转速由 0 加速到 nM， 并恒速运行， 此时

电动机所受负载转矩为 TL， 运行一段时间后， 转速开始下降， 经过 tD降到 0， 最后在到达 T
时刻后， 开始进行下一个运行周期的加减速过程。

电阻容量计算的过程如下：
① 计算伺服系统的旋转能量 Ej：

Ej = Jω2 / 2 （3-8）
② 确定减速期间负载消耗能量 EL：
需要注意， 如果减速是在第四象限内运行， EL的结果是负值； 当负载系统的消耗不明
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确时， 可以认为 EL = 0。
③ 电容可能吸收的能量 EC：

EC = （U2
1 - U2

e） × C / 2 （3-9）
式中　 U1———直流母线最高允许电压值；

Ue———额定直流电压。
④ 电阻消耗的能量 EK：

EK = Ej - （EL + EC） （3-10）
⑤ 电阻需要最小容量 WK：

WK = EK / T （3-11）
选择电阻容量规格时， 要留有裕量， 通常是几倍的 WK。
⑥ 电阻阻值 R：

R = U2
1 /WK （3-12）

3. 3　 功率器件

伺服控制系统中， 逆变电路的换相方式是器件换相， 随着电力电子功率开关器件的不断

发展， 系统中提到的功率器件一般情况下几乎都是全控型器件， 目前使用得较广泛的是 IG-
BT， 本节将重点讲述 IGBT 的特性、 工作原理、 驱动和保护等内容。

3. 3. 1　 功率器件的种类和发展

如果按主电路中使用的功率开关器件的功能进行分类， 则见表 3-1。 然而表中仅给出了

具有代表性的开关器件， 而没有列出所有的器件。 例如有电流方向是单方向的器件， 即施加

正向电压， 就会导通的二极管； 有施加正向电压， 再加上控制信号器件就会导通， 并且一旦

导通， 即使撤去控制信号仍然导通的晶闸管； 有根据控制信号既可以导通也可以关断的器

件， 如双极型晶体管 （Bipolar Junction Transistor， BJT）、 金属氧化物半导体场效应晶体管

（Metal Oxide Semiconductor Filed Effect Transistor， MOSFET）、 绝缘栅双极型晶体管 （Insula-
ted Gate Bipolar Transistor， IGBT）、 门极关断晶闸管 （Gate Turn Off Thyristor， GTO 晶闸管）。

表 3-1　 按功率开关器件的功能分类

不可控 导通功能可控 导通关断功能可控

单方向 二极管 晶闸管

BJT
MOSFET
IGBT

GTO 晶闸管

双方向 双向晶闸管

主要的功率开关器件的发展概况如图 3-14 所示， 晶闸管作为电力半导体器件， 取代了

以前的汞弧整流器， 朝着耐高压、 大功率的领域发展， 作为高压电力半导体器件， 进一步向

光触发晶闸管和通断可控的 GTO 晶闸管等分支领域扩展。 另一方面， 在 20 世纪 70 年代研

制出的代替三极真空管的通断可控的双极型晶体管 （BJT）， 它适用于中、 小容量的电力变

换装置。 随后， 成功研制了应用于电力行业的功率 MOSFET （这里简称 MOSFET）。 到了 20
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世纪 80 年代， 又研制出 MOS FET 和功率双极型晶体管复合的 IGBT， 从此， 出现了具有大

容量和高速开关特性双重优点的电力半导体器件。
功率开关器件并没有仅仅停留在提高性能上， 而是朝着追求使用方便的方向发展， 现在

已经开发了把保护电路、 驱动电路集成在一起的模块化电力 IC、 智能功率模块 （ Intelligent
Power Module， IPM）。 一般认为， 功率开关器件今后发展方向是高性能化和系统化。

图 3-14　 功率开关器件的发展概括

图 3-15 给出了各种类型器件的开关频率和变流器容量。 晶闸管适用于开关速度较低，
容量为数十兆伏安的大功率装置。 MOSFET 适用于开关频率为 20kHz 以上的高频领域， 数千

伏安以下的装置。 IGBT 是具备高速开关频率和大容量的器件， 并且其应用领域不断扩大，
现已扩大到以前晶闸管和 GTO 晶闸管所适用的数兆伏安的大容量领域。

图 3-15　 功率开关器件的适用领域
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3. 3. 2　 IGBT

1. 工作原理

绝缘栅双极型晶体管 （ IGBT） 是 MOSFET 和双极型晶体管复合的电力半导体器件。
IGBT 是用MOS 栅极控制的双极型功率晶体管， 控制所需功率与 MOSFET 相当， 电流密度可

以大到与双极型功率晶体管的电流密度相当。 图 3-16 给出了 IGBT 的基本结构 （图 a） 和等

效电路 （图 b）。 除了基板的漏极层不是 n + 型而是 p + 型外， 其余部分与 MOSFET 的机构基

本相同。 如果在栅极 G 和发射极 E 之间所加的正向电压超过开启电压值， 则栅极下面的 p
基极表面形成 n 沟道， 电子流入 n 基极层。 其结果是， 从 p + 基板开始注入正空穴， 载流子

开始在 n 基极层积蓄， 于是 IGBT 变为导通状态。 占 MOSFET 的导通电阻的大部分是 n 层电

阻， 积蓄在 n 层的载流子， 引起电导率的变化， 因此， IBGT 的导通电阻大幅度降低。 其次，
把栅极和发射极之间的电压降低到开启电压以下， 从沟道的电子注入停止， 当残留在 n 基极

的正空穴衰减期间内， 由于 p + 基板、 n 基极和 p + 基极层形成 pnp 晶体管的放大作用， 电流

继续流通， 然后变为关断状态。 IGBT 也与 MOSFET 一样， 栅极构造采用细微栅极和沟槽栅

极， 旨在促使饱和电压的降低。

图 3-16　 IGBT 的基本结构和等效电路

a） 基本结构　 b） 等效电路

由此可见， IGBT 是一种电压型控制器件， 可工作在线性放大区、 饱和区和截止区， 作

为功率开关器件， 主要是饱和导通和截止两个状态。 和其他功率开关器件一样， 其两种状态

取决于电路条件和开关环境， 因此， IGBT 的驱动电路和保护电路是设计的难点和重点， 是

整个 IGBT 装置运行的关键环节。
2. 器件选型

选择 IGBT 主要确定以下三个参数， 即电压额定值 UCES， 电流额定值 IC和结温 Tj。
（1） 电压额定值

器件电压额定值 UCES与使用的母线电压 Ud之间的关系是

UCES = kUd （3-13）
式中　 k———裕量系数， 通常 k > 1. 5。

比较激进的选择是 k = 1. 5， 一般推荐 k = 2， 或者由下式确定：

UCES≥输入 AC 电压 × 2 +再生制动电压增加值 +浪涌电压 +设计裕量 （3-14）
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通常， 输入 AC 电压和母线电压、 器件额定电压的关系见表 3-2。
表 3-2　 器件额定电压选型

输入 AC 电压 / V

180 ～ 220 380 ～ 440 480 ～ 575

器件额定电压 / V 600 1000 ～ 1200 1400

直流母线电压 / V 300 ～ 400 600 ～ 800 750 ～ 900

（2） 电流额定值

器件电流额定值 IC， 与使用的最大电流值 ICP之间的关系是

IC = kICP （3-15）
式中　 k———裕量系数， 通常 k > 0. 5。

比较激进的选择是 k = 0. 5， 一般推荐 k = 1， 而最大电流值 ICP的值是根据逆变器容量算

出的。 逆变器功率为

P =电动机功率 ÷效率 （75% ） = 3UIcos φ （3-16）
式中　 U———AC 电源有效电压值；

I———电动机额定电流有效值；
cos φ———功率因数。
最大电流值 ICP与逆变器额定电流有效值的关系是

ICP = 2λI （3-17）
式中　 λ ———过载倍数。

由式 （3-16） 和式 （3-17） 推导出

ICP = 2Pλ
3Ucos φ

（3-18）

（3） 结温

正常状况下， 如果流过的电流峰值在器件电流额定值的范围内， 并且器件的结温也在规

定值范围内， 则不会发生问题。 但是， 考虑到长期运行的可靠性和电动机过载时的最大结

温， 模块在稳态时的结温最好为最大额定值的 70% ～ 80% 。 例如， 手册提供的器件的最大

结温为 150℃， 一般推荐监测的结温应不超过 125℃。
（4） 举例说明

如果用 AC400V 电源供电， 用于控制 30kW 电动机的变频器中， 过载倍数为 1. 5 倍， 功

率因数为 0. 9， 则选择 IGBT 模块的电流额定值：
30kW ÷0. 75 = 40kV·A

2 ×40000 × 1. 5
3 × 400 × 0. 9

= 136A

又由表 3-2 确定出额定电压为 1200V 等级， 查阅三菱电机模块手册， 从而 IGBT 可以选用

1200V、 150A。

3. 3. 3　 器件的驱动

IGBT 应用中的一个重要问题是驱动电路的设计。 IGBT 的静态和动态特性与栅极的驱动
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条件密切相关， 图 3-17 给出了 IGBT 栅极驱动电路的基本结构。 图中， 栅极电压 UGE控制着

IGBT 的导通和关断， 而栅极电阻 RG决定了 IGBT 的开关损耗和通断速度。 因此， 驱动电路

的设计关键是对栅极电压 UG （即 UGE） 和栅极电阻 RG的设计， 同时选择一款适合用于高速

驱动且具有高共模抑制比的光耦器件也是必不可少的。

图 3-17　 IGBT 栅极驱动电路的基本结构

图 3-18 给出了栅极电压 UGE与集电极电流 IC的关系曲线， 从其电气特性可以看出， 当

UGE大于开启电压 UGE （ th ） = 5 ～ 6V 时， IGBT 导通。 不仅如此， 不同的 UGE值还控制着 UCE

与 IC的关系。
图 3-19 给出了集射电压 UCE与集电极电流 IC的关系曲线， 当 UGE增加时 （大于 13V），

UCE减小， 通态损耗减小， IGBT 承受短路电流能力减小， 当 UGE过大时 （大于 17V）， IGBT
承受短路电流的能力将进一步减小， 可能会引起栅极电压振荡， 损坏栅极； 而当 UGE小于

13V 时， 会增加饱和电压 UCE（sat） ， 从而易导致热破坏。 为获得通态压降小， 同时 IGBT 又具

有较好的承受短路电流的能力， 因此推荐导通时栅极电压 UGE为 15 （1 ± 10% ） V。

图 3-18　 UGE与 IC的关系曲线 图 3-19　 UCE与 IC的关系曲线

在需要 IGBT 关断时， 为了提高 IGBT 的抗干扰能力， 保证其可靠地关断， 必须在栅极

上施加反向偏压。 图 3-20 给出了开关损耗 ESW和反向偏置栅极电压 - UGE的关系曲线， 可以

看出 - UGE≤ - 5V 时， 对开关损耗 ESW 几乎没有影响， 因此栅极反向偏置电压的下限为

- 5V； 另一方面， 为防止栅极电压和浪涌电压叠加时超过栅极的耐压值， 栅极反向偏置电

压的上限应不超过 - 10V。 因此， 推荐关断时栅极电压 UGE在 - 10 ～ - 5V 范围内。
为了抑制栅极脉冲前后沿陡度和限制流入栅极的电流， 应在驱动电路和 IGBT 的栅极间

串联一个栅极电阻 RG。 在选取 RG值时， 应该根据 IGBT 的开关时间和开关损耗选取， 如图
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3-21 和图 3-22 所示。 当栅极电阻 RG过大时， IGBT 的开关时间延长， 开关损耗加大； 当栅

极电阻 RG过小时， IGBT 的开关时间缩短， 开关损耗减小。 然而， 开关动作越快， di / dt 越
高， 使浪涌电压越高， 导致 IGBT 损坏。 因此， 栅极电阻 RG是根据开关损耗和浪涌电压均衡

考虑来选定最佳值， 通常 IGBT 选用的 RG在几欧姆到十几欧姆之间， 不同使用场合， 选用的

最佳 RG值也不一样。

图 3-20　 ESW与 - UGE的关系曲线 图 3-21　 开关时间与栅极电阻的典型关系

图 3-22　 开关损耗与栅极电阻的典型关系

在实际的工程应用中， 很多场合下需要

延迟导通或者加快关断， 因此就需要有效、
独立地调整导通路径和关断路径的栅极电阻，
如图 3-23 所示。 图 a， 导通时调整 RES1， 关

断时调整 RES2， 为了加速关断， 调整为 RES1

> RES2。 然而， 大多数情况下， 两个功率管

不是分立的， 而是集成在一个芯片中， 从而

只提供了一路输出， 如图 b 所示。 这种情况

下， 为达到要求， 可以采用电阻 RES2串联快

速恢复二极管后并联电阻 RES1的方法， 来减

小栅极的关断电阻， 提高关断速度。 当 IGBT
导通时， 只有 RES1有驱动信号通过， 关断时， RES1和 RES2并联， 减小了关断限流电阻， 从而

加快了关断速度。

图 3-23　 导通和关断速度可分别调整的栅极电阻的连接
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3. 3. 4　 器件的保护

IGBT 应用中的另一个重要问题是保护电路的设计。 它包括 IGBT 栅射极过电压限幅设

计、 di / dt 引起 UCE的浪涌电压抑制设计和 Ic 的过电流保护设计。
1. 栅射极过电压限幅设计

在 IGBT 导通期间， 其集电极可能会出现振荡电压， 由于栅 - 集电容， 栅极电压也会受

到影响， 可能导致 UCE超过阈值电压 UCE （ th ） ， 从而引起 IGBT 的误导通， 而 UCE一旦产生过

电压 （IGBT 栅极耐压约为 20V） 就会损坏 IGBT。 为防止这类现象的发生， 可采取在栅射极

之间并联稳压二极管或电阻 RGE的方法， 如图 3-24 所示。 VDZ1是 5V / 1W 的稳压管， 当输入

信号到来时， V2 截止， V1 导通， 对 IGBT 施加 + 15V 栅极电压； 当输入信号消失时， V1 截

止， V2 导通， 5V 稳压管为 IGBT 提供反向关断电压。 VDZ2、 VDZ3的作用是限制加在 IGBT
栅射极之间的电压， 避免因过高的栅射电压而击穿栅极。

图 3-24　 带栅射极过压限幅功能的 IGBT 驱动电路

因为稳压二极管有很大的结电容， 会影响 IGBT 的开关速度， 所以并联稳压二极管的方

法在 IGBT 高速工作时需要增大驱动电流。
2. 浪涌电压抑制设计

IGBT 关断时， di / dt 会迅速增大而产生较高的过电压， 即浪涌电压， 采用吸收电路可以

吸收浪涌电压尖峰， 抑制 UCE， 从而保护 IGBT。 吸收电路又称缓冲电路 （Snubber Circuit），
如图 3-25 所示， 图中给出了三种 IGBT 通用吸收电路， 10 ～ 150A 的 IGBT 模块适合选择图 a
或图 b 所示的吸收电路； 200 ～ 600A 的模块适合选择图 c 或图 a （每个桥臂） 所示的吸收电

路； 400A 以上的模块适合选择图 a 和图 c （每个桥臂） 所示的吸收电路。

图 3-25　 通用 IGBT 吸收电路
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选择吸收电容时， 要考虑到主电路中配线电感的存在， 如图 3-26 和图 3-27 所示。 两图

中， ΔU 是由主配线电感引起的， 尖峰电压可以由吸收电路削弱， 吸收电容的值计算如下：
1
2 L1 I2OFF = 1

2 CΔU2

C =
L1 I2OFF

ΔU2 （3-19）

由式 （3-19） 可以知道， 降低 L1是抑制尖峰电压的关键， 在 L1确定后， 吸收电容值决

定了尖峰电压被吸收的程度。 而 ΔU′是由吸收电容引线电感引起的， 它不可能被吸收， 即

ΔU′ = L2
di
dt （3-20）

显而易见， ΔU′的降低只有依靠 L2的降低。

图 3-26　 吸收电路举例

图 3-27　 特大容量模块的吸收电路举例

因此， 应尽量减小主电路布线的杂散电感。 直流环节的滤波电容应靠近 IGBT 模块， 缩

短两者之间的连线， 并且尽可能地减小电流回路面积。 吸收电路中的电容和电阻均应采用无

感电容和无感电阻， 吸收二极管必须选用快恢复二极管， 其额定电流应不小于主电路器件额

定电流的 1 / 10， 并且缩短吸收电容的连线， 减小吸收电路电流回路的面积。 另外， 当负载

感性值增大时， 应当相应地增大吸收电路的吸收容量。
3. 过电流的检测保护

由图 3-19 可知， 当 UGE不变， 通态电压 UCE随集电极电流增大而增高， 所以可用检测
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电压 UCE（sat）作为过电流的判断信号。 图 3-28 给出了过电流检测电路的基本原理， comp 是电

压比较器， 负端电压由 Rth设定： U - = Rth ×150 ×10 -6， 而正端电压U + = R ×1. 4 ×10 -3 +UVD

+ UCE， 如果 IC过大， UCE增大到 UCE（sat）时， 电平因 U + > U - 而翻转， 送出报警信号， 封锁

栅极。 根据 UCE（sat）可以设置 R 和 Rth的阻值。 当过电流的倍数较高时， 瞬时封锁栅极脉冲会

使 di / dt 很大， 在回路杂散电感上感应出较高的尖峰电压， 吸收电路很难彻底吸收此尖峰电

压。 为此， 在保护中应采取软关断措施。 IGBT 的技术资料表明， IGBT 在 10μs 内最大可承

受 2 倍的额定电流， 因而软关断可以先将栅极电压在 10μs 内降至零电压， 在 10μs 内如果报

警信号没有消失， 则封锁栅极驱动。 最后分析一下电容 C 的作用， 由于 IGBT 导通的瞬间，
UCE上的压值可能会很大 （引起 comp 输出电平翻转）， 需要经过一定的过渡时间， 压值逐步

减小， 达到稳定状态， （即 IGBT 完全导通状态）。 当加电容 C 延时后， 电容 C 在 IGBT 瞬间

导通时处于充电过程， 使得 U + 端电压逐渐上升， 延时到达稳定值。 延时作用避免了保护电

路在这一过程中的误触发实现正确的保护功能， 而且此电容还能够在一定程度上滤掉 UCE上

的外界干扰信号， 减少保护的误动作发生率。 电容 C 可由式 （3-21） 选取：

C = 1. 4 × 10 -3

U -
t （3-21）

式中， t < 10μs， 具体数值根据实际情况确定， 推荐 t = 5μs。

图 3-28　 过电流检测电路基本原理

市场上有一类驱动模块， 它将 IGBT 的驱动和保护集成在一个芯片内， 具有软关断能力

的过电流检测电路是其最基本的保护功能， 由于使用时外围电路简单， 被广泛应用。 日本富

士电机公司的 EXB 系列是最早进入我国市场的 IGBT 驱动模块， 另外还有日本三菱电机公司

的 M579 系列， 美国公司的 IR 系列等， 由于它们的电气性能各有特点， 选择时应注意适用

场合。
4. 避免接地回路

对于桥式主电路， 驱动上桥臂的栅极驱动电路的电源都是独立电流路径， 驱动下桥臂的

栅极驱动电路电源通常可以和主电路共用一个电流路径。 但是， 在大电流 （100A 以上） 的

场合中， 当栅极驱动电路与主电路共用一个电流路径时会导致出现接地回路问题， 如图

3-29 所示。 ①导通时， di / dt 在下桥臂的导线电感引起压降， 因此， A、 B、 C 的电位实际上

并不相等， 其电位关系 A > B > C， 且 A > 0， C < 0 （假定 B 为栅极驱动基准电压）。 由于电

流非常大， 压降值不能再被忽略， 一旦这种情况发生， ②就有可能导通。 为避免这一问题的

发生， 建议这时应该对下桥臂的器件采用独立的栅极驱动电源供电。
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图 3-29　 驱动电路与主电路共发射极可能导致接地回路问题

3. 4　 智能功率模块 （IPM）

为了满足电力电子器件的高性能化、 小型化及使用简单化等要求， 人们开始了智能化设

计。 作为智能功率器件， 智能功率模块 （IPM） 是把功率器件和控制、 驱动、 保护电路一体

化的功率模块。 然而， 它并非简单地把 IGBT 和控制电路放到一个模块中， 而是根据系统要

求， 设计出 IPM 使用的 IGBT 芯片， 以及能够在最佳状态下驱动、 保护 IGBT 的专用 IC， 并

融合高度集成的封装技术。
本节以三菱电机公司的 IPM 为例， 将从接口电路、 控制电源电路、 保护功能等使用方

面对 IPM 进行介绍， 典型的 IPM 内部结构如图 3-30a 所示， 由于使用 IPM， 仅输入用光耦合

器件隔离的逻辑电平信号就能够驱动 IGBT 器件。 近年来， 还开发出不用光耦合器件等隔离

措施， 只是在硅片上制作绝缘层的高压集成电路 （High Voltage IC， HVIC） 结构的 IPM，
如图 3-30b 所示。 由于使用了 HVIC， 可以实现逻辑电平直接驱动、 缩短死区时间等功能。

图 3-30　 IPM 内部框图

由此可以得出结论： 电力电子器件的智能化融合了大规模集成电路 （LSI） 技术、 电力

半导体技术及电路技术， 由于这些技术的进步， 今后 IPM 会向高电压、 大电流、 多功能的

方向发展。

3. 4. 1　 接口电路

按图 3-30a 结构， IPM 和系统控制侧 CPU 的具体连接如图 3-31 所示。 由图可见， 与
IPM 端子连接的接口设计有：

① 各相驱动 IGBT 的输入端子；
② 故障信号 （Fo） 输出端子；
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③ 控制电源。

图 3-31　 典型 IPM 接口电路

栅极驱动信号经过高速光耦合器隔离后由 Ucin端进入 IPM， 因为 Ucin不是直接驱动 IGBT
栅极， 所以即使在导通 /关断阈值电压上下有微调， 或者上拉电阻值 Rin有变化， 也不会改变

IGBT 的工作特性。 于是， 只要满足 IPM 手册给出的 Ucin阈值电压， 就可以任意设定上拉电

阻的阻值。 为了应对噪声误动作， 要求上拉电阻值尽可能小， 但是上拉电阻值小时会增加光

耦合器一次和二次电流， 这样会影响光耦合器寿命， 而且也会增大传输延时。 因此， Rin选

择要适中， 通常为 20kΩ。
光耦合器从开通到关断或关断到开通都是有延时的， 即光耦合器都有两种传输延迟时间

tPLH和 tPHL。 这样， 从控制信号到 IGBT 安全开通或关断， 产生的延迟时间由两部分组成，
即 IGBT 死区时间和光耦合器延迟时间。 通过选择延迟小的光耦合器可以减小总的延迟时

间， 因此光耦合器要使用高 CMR 型高速光耦合器， tPLH、 tPHL总共在 0. 8μs 以下， 特别要确

认不能发生振荡现象。
Fo 输出表示 IPM 异常状态， 异常模式有过热、 电流短路和控制电源欠电压等。 Fo 端子

的内部连接在串联了 1. 5kΩ 电阻的开路集电极上。 这个端子和控制电源之间直接连接光耦

合器。 光耦合器选用 CTR 在 100%以上的低速光耦合器， 可以串接一个阻值小的上拉电阻。
有时会在 Fo 端子出现 20V 以上的浪涌电压， 从而导致光耦合器的 LED 部分超过耐压值而损

坏， 如果无法避免， 需要反向并联一个二极管。 另外， Fo 端子开路时， 可能会导致噪声进

入到 IPM 内部而发生误动作。 这种情况下， 需要在 Fo 端子和 GND 间外加 0. 1μF 的高频电

容。 如果不使用高频电容， 为了不和噪声重叠， 就需要 15V 控制电源直接上拉。
控制电源需要相互隔离的 + 15V 稳定电源， 一共有 4 路或者 6 路， 推荐电压范围在 15

（1 ± 10% ） V。 IPM 不需要提供关断 IGBT 时偏压用的负电源。

3. 4. 2　 电压自举电路

有的 IPM 内置了 HVIC， 无需光耦合器， 就可从 CPU 直接接收控制信号。 因为上桥臂有

了 HVIC， IPM 控制电源只需要单路供电即可。 这种单电源驱动方式称为电压自举， 其工作

电路称为电压自举电路。 基于电容储能的电压自举电路利用电容对电荷的存储作用来实现电
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荷的转移， 从而实现电压的提升和提供负载所需要的电流， 其工作原理如图 3-32 所示。
HVIC 的自举电路由自举电容 C1， 自举电阻 R2 和自举二极管 VD1 组成， 其电路基本工

作过程为： 当 Us 因为下桥臂功率器件 IGBT2 导通被拉低到接近地电位 GND 时， 控制电源

UCC会通过 R2 和 VD1 给 C1 充电， 为上桥臂功率器件 IGBT1 导通时所需要的驱动电压提供准

备。 当上桥臂导通， US 上升到直流母线电压后， VD1 反向截止， 从而将直流母线电压与

UCC隔离， 以防止直流母线侧的高压窜到控制电源低压侧而烧坏器件。 此时， C1 放电， 并维

持给上桥臂功率器件的栅极提供驱动电压。 当 US 再次被拉低时， C1 将再次通过 UCC充电，
以补充上桥臂导通期间 C1 上损失的电压。

图 3-32　 电压自举电路工作原理

由上述分析可知， 要保证 C1 的跌落电压能够得到及时、 完全的补充， 自举电路对下桥

臂最小导通时间有一定的要求， 但是若能适当地选择各器件的参数， 自举电路对下桥臂最小

导通时间的限制将会大大降低。
自举电容 C1 需要根据自举电容所能得到的最低充电电压来选择：

C =
ID t1
ΔUC

（3-22）

式中　 ID———HVIC 的驱动电流；
t1———IGBT1 的最大导通脉宽；

ΔUC———允许的放电电压。
考虑到分散特性和可靠性等， 自举电容电容值的选择为上式计算值的 2 ～ 3 倍。

自举电阻 R2 的作用是限制 dUC / dt， 为了保证自举电容能够在下桥臂最小导通时间充电

ΔUC， 应用下式计算 R2：

R =
（UCC - UD1

- UC） t0
CΔUC

（3-23）

式中　 t0———IGBT2 最小导通脉宽。
自举二极管 VD1 起到隔离直流母线高压和控制电源低压的作用， 所以选择 VD1 时应当

重点考虑二极管耐压、 反向截止时间和正向导通电压降几个参数。
最后， 需要注意自举电容的初始充电过程， 应当尽量避免采用下桥臂长时间开通的自举

电容初始充电的方法， 这是因为较大的电流会对控制电源器件造成一定的冲击。 实际应用

中， 在 IPM 起动时， 采用脉冲串给自举电容充电， 直到自举电容充满。
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3. 4. 3　 保护功能

IPM 根据故障产生的原因内置了三种保护电路， 分别是短路 （SC） 保护， 过热 （OT）
保护和控制电源欠电压 （UV） 保护。

短路保护是为了防止短路损坏， 当检测到 IGBT 的正向集电极电流高于设定电流 （SC
动作电平） 时， 关断 IGBT 硅片。 过热保护是直接检测 IGBT 单元的硅片温度， 如果高于设

定温度 （OT 动作电平） 则关断 IGBT 硅片。 欠电压保护是控制电源电压降低时导致 IGBT 的

UCE （ sat ）功耗增加， 为防止热损坏， 当检测到控制电压低于设定电压 （UV 动作电平） 时强

制关断 IGBT。
IPM 在接收到上述保护电路的触发信号时， 启动内部保护电路和输出故障信号 Fo 的同

时， 停止驱动电路， 使得控制输入信号无效。 Fo 脉冲宽度由内部定时器生成， 为 1. 8ms。
1. 8ms 后， Fo 输出结束， 如果故障没有解除， IPM 会反复出现故障、 保护、 停止、 再动作。
IPM 这样反复动作会加速器件的老化， 降低器件的使用寿命， 因此设计使用 IPM 时， 有必要

把 Fo 信号反馈给 CPU， CPU 要第一时间响应 IPM 故障， 对其进行分析， 并封锁输入信号。
因为有了这些保护电路， 保证了 IPM 具有非常强的耐损坏能力， 同时节省了电路设计

时间， 使得控制工程师在控制系统的设计中有更多精力关注在新的控制算法方面。
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第 4 章　 PWM 控制技术

脉宽调制 （PWM） 控制技术在逆变电路中的应用最为广泛， 对逆变电路的影响也最为

深刻。 现在大量应用的逆变电路中， 绝大部分都是 PWM 型逆变电路。 可以说 PWM 控制技

术正是有赖于在逆变电路中的应用， 才发展得比较成熟， 才确定了它在电力电子技术中的重

要地位。 本章以逆变电路为控制对象来介绍 PWM 控制技术， 与电动机驱动电源和功率器件

一章内容结合起来， 使读者对逆变电路有较为全面的了解。

4. 1　 PWM 控制的基本原理

在采样控制理论中有一个重要的结论： 冲量相等但形状不同的窄脉冲加在具有惯性的环

节上时， 其效果基本相同。 冲量即指窄脉冲的面积， 所说的效果基本相同， 是指环节的输出

响应波形基本相同。 例如， 图 4-1 给出了三个形状不同的窄脉冲， 分别为矩形脉冲 （图 a），
三角形脉冲 （图 b） 和正弦半波脉冲 （图 c）， 但是它们的面积 （即冲量） 都等于 1， 那么

当它们分别加在具有惯性的同一个环节上时， 其输出响应基本相同。 于是， 当窄脉冲变为

（图 d） 的单位脉冲函数 δ （ t） 时， 环节的响应即为该环节的脉冲过渡函数。

图 4-1　 形状不同而冲量相同的各种窄脉冲

a） 矩形脉冲　 b） 三角形脉冲　 c） 正弦半波脉冲　 d） 单位脉冲函数

一个具有惯性环节的电路如图 4-2a 所示。 图中， f （ t） 为电路的输入， 它是一个电压

窄脉冲， 其形状和面积分别为图 4-1 的 a、 b、 c、 d， 电路负载是一个 R - L 电路， 产生电流

i （ t） 为电路的输出。 图 4-2b 给出了不同窄脉冲时 i （ t） 的响应波形。 从波形可以看出，
在 i （ t） 的上升段， 脉冲形状不同时产生的电流形状也略有不同， 但是其下降段则几乎完全

相同。 脉冲越窄， 各 i （ t） 波形的差异也越小。 若周期性地施加上述脉冲， 则响应 i （ t） 也

是周期性的。 如果把各输出波形用傅里叶变换展开， 则各 i （ t） 在低频段的特性将非常近

似， 仅在高频段有所不同。
上述原理称为面积等效原理， 它是 PWM 控制技术的重要理论基础。 下面分析如何用一

系列等幅不等宽的脉冲来代替一个正弦半波。 将图 4-3a 所示的正弦半波分成 N 等份， 因此

正弦半波可以看成是由 N 个彼此相连的脉冲序列组成的波形。 这些脉冲宽度相等， 都等于

π / N， 但是幅值不等， 且脉冲顶部不是水平直线， 而是曲线， 各脉冲的幅值按正弦规律变



图 4-2　 冲量相同的各种窄脉冲的响应波形

a） 具有惯性环节的电路　 b） 不同窄脉冲时 i （ t） 的响应波形

图 4-3　 用 PWM 波代替正弦半波

化。 如果把上述脉冲序列利用相同数量的等幅而不等宽

的矩形脉冲代替， 使矩形脉冲的中点和相应正弦波部分

的中点重合， 且使矩形脉冲和相应的正弦部分面积相

等， 就得到图 b 所示的脉冲序列， 这就是 PWM 波形。
可以看出， PWM 波形中各脉冲的幅值相等， 而宽度是

按正弦规律变化的。 根据面积等效原理， PWM 波形和

正弦半波是等效的。 要改变等效输出正弦波的幅值时，
只要按照同一比例系数改变上述各脉冲的宽度即可。

像这种脉冲的宽度按正弦规律变化， 并且和正弦波

等效的 PWM 波形， 也称为 SPWM （ Sinusoidal PWM）
波形。 除此之外， PWM 波形还可以等效成其他所需要

的波形， 如等效成梯形波等， 其基本原理也是基于等效

面积原理。

4. 2　 三种典型的 PWM 控制技术

根据上节介绍的 PWM 控制的基本原理， 如果已知逆变电路的正弦波输出频率、 幅值和

半个周期内的脉冲数， 就可以准确地计算出 PWM 波形中各脉冲的宽度和间隔。 按照计算结

果控制逆变电路中各功率开关器件的通断， 就可以得到所需的 PWM 波形。 生成 PWM 波形

的方法有很多， 本节重点介绍三种典型的 PWM 波形生成技术， 即正弦波 PWM 技术、 电流

跟踪 PWM 技术和电压空间矢量 PWM 技术， 因为这三种典型的 PWM 控制技术在当前的逆变

器电路驱动系统中几乎无处不在。

4. 2. 1　 正弦波 PWM 技术

正弦波 PWM （Sinusoidal Pulse Width Modulation， SPWM） 技术的原理如图 4-4 所示，
PWM 波形在调制电路中生成。 由图可以看出， PWM 是以正弦波作为逆变电路输出期望波

形， 引用通信技术中的 “调制” 这一概念， 把所期望的波形 （正弦波） 作为调制波， 而受

它调制的信号 （三角波） 作为载波， 当调制波和载波相交时， 由它们的交点确定逆变电路

开关器件的通断时刻， 即可得到一组等幅且脉冲宽度正比于正弦值的矩形脉冲。 三相 PWM
控制通常共用一个载波， 并且常用等腰三角波作为载波， 这是因为等腰三角波上任意一点的
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水平宽度和高度呈线性关系， 且左右对称。

图 4-4　 SPWM 原理框图

对于图 4-4 所示的三相桥式 SPWM 逆变电路， 一般都采用双极性控制方式输出期望波

形， 如图 4-5 所示。 U、 V、 W 各相功率开关器件的控制规律相同， 以 U 相为例进行说明。
当 urU > uc时， 输出信号使上桥臂 V1导通， 下桥臂 V4关断， 则 U 相相对于直流电源假想中

点 N′的输出电压 uUN′ = Ud / 2。 当 urU < uc时， 输出信号使上桥臂 V4导通， 下桥臂 V1关断，
则 U 相相对于直流电源假想中点 N′的输出电压 uUN′ = - Ud / 2。 由此可见， 同一桥臂上下两

个开关器件交替通断， 处于互补的工作方式。 改变 urU、 urV、 urW的幅值和频率， 其输出基

波电压的幅值和频率也会相应地改变。

图 4-5　 三相桥式 SPWM 逆变电路波形
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图 a 中， U、 V、 W 三相 PWM 控制公用一个三角载波 uc， 而三相调制信号 urU、 urV和

urW依次相差 120°。 按照上述开关器件的控制规律， 生成的三相 PWM 波形如图 b ～ d 所示，
可以看出， uUN′、 uVN′和 uWN′的 PWM 波形都只有 ± Ud / 2 两种电平。 图 e 是逆变器的输出线

电压 PWM 波形， 例如 uUV， 它由 uUN′减去 uVN′得到， 波形由 ± Ud和 0 三种电平构成。 图 f
是采用 SPWM 方法下负载相电压的波形， 例如 uUN， 它由 uUN′ - （uUN′ + uVN′ + uWN′） / 3 得

到， 波形由 （ ± 2 / 3） Ud、 （ ± 1 / 3） Ud和 0 共 5 种电平构成。
调制电路可以是模拟电子电路， 电路采用正弦波发生器、 三角波发生器和比较器来实现

上述 SPWM 控制； 也可以是一种 “计算方法”， 在数字控制器芯片中实现， 工程上使用较多

的是 “规则采样法”， 由该方法计算出功率开关器件的通断时间。

4. 2. 2　 电流跟踪 PWM 技术

上一节介绍的 SPWM 控制技术是以输出电压近似正弦波为目标的， 但是对于交流电动

机来说， 闭环电流的正弦波控制显然要比开环电压的正弦波控制能够获得更好的性能。 电流

跟踪 PWM 技术是一种闭环控制方法， 这种方法不是用信号波对载波进行调制， 而是把希望

输出的电流波形作为指令信号， 把实际电流波形作为反馈信号， 通过比较两者的瞬时值来决

定逆变电路各功率开关器件的通断， 使实际的输出跟踪指令信号变化。 因此， 这种控制方法

称为电流跟踪控制法。
在电流跟踪控制法中， 指令与实际之间的偏差通常需要先经过比较器后， 才能控制逆变

器开关器件的通断时刻。 一般情况下， 两种典型特性的比较器： 具有滞环特性的称为滞环比

较器， 其 PWM 控制技术又可称为滞环跟踪 PWM 控制技术； 具有三角波特性的称为三角波

比较器， 其 PWM 控制技术又可称为三角波跟踪 PWM 控制技术。
三相电流滞环跟踪 PWM 控制原理如图 4-6 所示， 三相给定参考信号 i∗U 、 i∗V 和i∗W虽然相

位依次相差 120°， 但是三相具有相同的控制特性。 下面以 U 相为例进行说明， 图中， 电流

控制器是带滞环的比较器 HBC， 滞环宽度为 2h。 将给定电流 i∗U 与输出电流 iU进行比较， 电

流偏差超过 ± h 时， 经过 HBC， U 相上、 下桥臂功率开关管动作。

图 4-6　 滞环跟踪 PWM 工作原理框图

采用电流滞环跟踪控制时， 电流波形和相电压波形如图 4-7 所示。 图 a 中 t0时刻 iU <
i∗U ， 且ΔiU = i∗U - iU≥h， 滞环控制器 HBC 输出正电平， 驱动 U 相上桥臂开关器件 V1导通，
iU继续增大。 直到 t1时刻， 达到 iU = i∗U + h， 则 ΔiU = - h， 使滞环翻转， HBC 输出负电平，
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关断 V1， 导通 V4。 此后 iU逐渐减小， 直到 t2时刻， iU = i∗U - h， 到达滞环偏差的下限值， 使

HBC 再翻转， 又重复使 V1导通， V4关断。 这样 V1与 V4交替工作， 使输出电流 iU与给定值

i∗U 之间的偏差保持在 ± h 范围内； iU在正弦波 i∗U 上、 下作锯齿状变化， 波形十分接近正弦

波。 而与输出电流 iU对应的输出相电压波形如图 b 所示， 在 iU 上升阶段， 输出相电压是

+ Ud / 2， 而在 iU下降阶段是 - Ud / 2。

图 4-7　 滞环跟踪 PWM 逆变电路电流和电压波形

三相电流三角波跟踪 PWM 控制工作原理如图 4-8 所示， 和调制法不同的是， 这里并不

是把指令信号和三角波信号直接进行比较来产生 PWM 波， 而是通过闭环来进行控制。 从图

中可以看出， 把指令电流 i∗U 、 i∗V 和 i∗W和逆变电路实际输出的电流 iU、 iV和 iW进行比较， 求

出偏差电流， 通过放大器 A 放大后， 再去和三角波进行比较， 产生 PWM 波形。 放大器 A 通

常具有比例积分特性或者比例特性， 其系数直接影响着逆变电路的电流跟踪特性。 为了改善

输出电压波形， 三角波载波常用三相三角波信号。

图 4-8　 三相电流三角波跟踪 PWM 工作原理框图
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在这种三角波比较控制方式中， 功率开关器件的开关频率是一定的， 即等于载波频率，
这给高频滤波器的设计带来方便。 和滞环比较控制方式相比， 这种控制方式输出电流所含的

谐波少， 因此常用于对谐波和噪声要求严格的场合。

4. 2. 3　 电压空间矢量 PWM 技术

交流电动机输入三相正弦电流的最终目的是在电动机空间形成圆形旋转磁场， 从而产生

恒定的电磁转矩。 如果对准这一目标， 把逆变器和交流电动机视为一体， 按照跟踪圆形旋转

磁场来控制逆变器的工作， 其效果应该更好。 这种控制方法称为磁链跟踪控制， 由于磁链的

轨迹是交替使用不同的电压空间矢量得到的， 又称为电压空间矢量 PWM （简称 SVPWM）
控制。

当电动机由三相平衡正弦电压供电时， 电动机定子磁链幅值恒定， 其空间矢量以恒速旋

转， 磁链矢量顶端的运动轨迹呈圆形 （一般简称为磁链圆）。 这样的定子磁链旋转矢量可用

下式表示：
ψs = ψmejω1t （4-1）

式中　 ψs———定子三相磁链合成空间矢量；
ψm———磁链 ψs 的幅值；
ω1———其旋转角速度。

当忽略定子电阻压降， 则定子合成电压与合成磁链空间矢量的近似关系为

us≈
dψs
dt （4-2）

由式 （4-1） 和式 （4-2） 可得

us≈
d
dt （ψmejω1t） = jω1ψmejω1t = ω1ψmej（ω1t +

π
2 ） （4-3）

图 4-9　 旋转磁场与电压

空间矢量的运动轨迹

上式表明， 当磁链幅值 ψm一定时， 定子电压合成空间矢

量 us的大小与 ω1成正比， 其方向则与磁链矢量 Ψs正交，
即磁链圆的切线方向， 如图 4-9 所示。 当磁链矢量在空间

旋转一周时， 电压矢量也连续地按磁链圆的切线方向运动

2π， 其轨迹与磁链圆重合。 这样， 电动机旋转磁场的轨迹

问题就可转化为电压空间矢量的运动轨迹问题。 SVPWM
原理如图 4-10 所示， 它与图 4-4 的区别在于 “调制环节”
部分。

图 4-10　 SVPWM 工作原理的逆变电路图
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图 4-10 中， 功率开关器件共有 8 种工作状态， 即 V6、 V1、 V2 导通， V1、 V2、 V3 导

通， V2、 V3、 V4 导通， V3、 V4、 V5 导通， V4、 V5、 V6 导通， V5、 V6、 V1 导通， 以及

V1、 V3、 V5 和 V2、 V4、 V6 导通 8 种状态， 如图 4-11a 所示。 从逆变器的正常工作看， 前 6
种工作状态是有效的， 后 2 个状态是无效的， 因为逆变器此刻并没有输出电压。 由于这 8 种

工作状态的存在， 可在空间上产生 8 种电压矢量， 如图 4-11b 所示， 如果依次切换工作状

态， 电压空间矢量依次首尾衔接， 共转过 2π， 形成一个封闭的正六边形， 有效工作状态的

电压矢量幅值相等， 相位依次旋转 π / 3， 而无效工作状态的电压矢量幅值为零， 也无相位，
可认为它们是坐落在六边形的中心点上。 图 4-11c 给出了电压空间矢量的合成关系， 例如由

电压空间矢量 u1和 u2的线性组合构成新的电压矢量 us。 设在一段换相周期时间 T0中， 有一

部分时间 t1处于工作状态 u1， 另一部分时间 t2处于工作状态 u2。 由于 t1和 t2都比较短， 所

产生的磁链变化也较小， 可以分别用电压矢量 u1 t1 / T0和 u2 t2 / T0来表示， 这两个矢量之和 us

表示由两个矢量线性组合后的电压矢量， us与矢量 u1的夹角 θ 就是这个新矢量的相位。 换

相周期 T0应由旋转磁场所需的频率决定， T0与 t1 + t2未必相等， 其间隙时间可用零矢量作用

时间来填补。 处于工作状态 u7 的时间为 t7， 处于工作状态 u8 的时间为 t8。 间隙时间即为 t7
和 t8 之和。 为了减少功率器件的开关次数， 一般使 t7和 t8各占一半时间， 因此

t7 = t8 = 1
2 （T0 - t1 - t2） ≥0 （4-4）

图 4-11　 三相逆变电路的电压空间矢量

a） 8 种工作状态　 b） 电压矢量合成六边形　 c） 电压矢量的线性组合

图 4-12　 电压空间放射形式和扇区

为了讨论方便起见， 把图 4-11b 所示的正六边形

电压空间矢量改画成如图 4-12 所示的放射形式， 各

电压空间矢量间的相位关系仍保持不变。 图中， u1仍

在 x 轴水平方向， u1 ～ u6按顺序互相间隔 π / 3， 而 t7
和 t8则坐落在放射线的中心点。 这样， 可把逆变器的

一个工作周期用 6 个电压空间矢量划分成 6 个区域，
称为扇区 （ Sector）， 如图所示的 I、 II、 …、 VI， 每

个扇区对应的空间均为 π / 3。 由于逆变器在各扇区的

工作状态都是对称的， 分析一个扇区的方法可以推广

到其他扇区。 实现 SVPWM 控制就是要把第一扇区再
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分成若干个对应于时间 T0的小区间。 按照上述方法插入若干个线性组合的新电压空间矢量

us， 以获得优于正六边形的多边形 （逼近圆形） 旋转磁场。

图 4-13　 SVPWM 逆变电路电压波形

每一个 T0相当于 PWM 电压波形中

的一个脉冲波， 例如图 4-11c 中扇区内

的 T0区间包含 t1、 t2、 t7和 t8共 4 段， 相

应的电压空间矢量分别为 u1、 u2、 u7和

u8， 即 100、 110、 111 和 000 共 4 种开

关状态。 （假设每个桥臂中， 上桥臂开

关器件导通为 1， 下桥臂开关器件导通

为 0）。 为了使电压波形对称， 把每种状

态的作用时间都一分为二。 因而形成电

压空间矢量的作用序列为： 12788721，
其中 1 表示 u1作用， 2 表示 u2作用， ……， 这样， 在这一个 T0时间内， 逆变器三相的开关

状态序列为 100、 110、 111、 000、 000、 111、 110、 100。 在实际系统中， 应该尽量减少开关

状态变化时引起的开关损耗， 因此不同开关状态的顺序必须遵守下述原则： 每次切换开关状

态时， 只切换一个功率开关器件， 以满足最小开关损耗。 按照这个原则检查一下， 即可发

现， 上述 1278 的顺序是不合适的。 虽然由 1 切到 2 时， 即由 100 切换到 110， 只有 V 相开关

切换； 由 2 切换到 7 时， 即由 110 切换到 111， 也只有 W 相开关切换； 但是， 由 7 切换到 8
时就不行了， 出现了 U、 V、 W 三相开关同时切换的情况， 显然违背了最小开关损耗的原则。
为此， 应该把切换顺序改为 81277218， 即开关状态序列为 000、 100、 110、 111、 111、 110、
100、 000， 这样就能满足每次只切换一个开关的要求了。 图 4-13 绘出了在这个小区间 T0中

按修改后开关序列工作的逆变器输出三相相电压波形， 图中虚线间的每一小段表示一种工作

状态， 其时间长短可以是不同的。
如上所述， 一个扇区所分的小区间 T0 越多， 就越能逼近圆形旋转磁场。 当然， 功率器

体的开关次数也会很多， 须选用具有高速开关频率特性的功率器件。

4. 3　 逆变器品质评价

在本节中， 通过采用上一节介绍的三种典型 PWM 控制技术， 对影响逆变器品质的谐波

成分和直流电压利用率进行了较为详细的分析， 最后对这三种 PWM 技术进行了小结。 小结

得出： 在同等条件下， 具有 SVPWM 控制技术的逆变器应当优先选择。

4. 3. 1　 谐波成分

1. 逆变电路输出电压

对电动机来说， 有用的是电压的基波， 因此希望 PWM 波形中基波的成分越大越好。 为

了找出基波电压， 须将 PWM 脉冲序列波 u （ t） 展开成傅里叶级数， 由于各相电压正、 负半

波及其左、 右均对称， 它是一个奇次正弦周期函数。 因而， 通常情况下， 逆变电路输出电压

波形 u （ t） 按傅里叶级数展开， 一般表达式为
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u（ t） = ∑
∞

k = 1
Ukmsin kω1 t　 （k = 1，3，5…） （4-5）

式中 k 次谐波相电压幅值为

Ukm = 2
π ∫

π

0
u（ t）sin kω1 td（ω1 t） （4-6）

2. 六拍阶梯波谐波成分

在图 4-10 所示的电压型三相逆变电路里， 如果按常规 “六拍方式” 进行控制， 负载相

电压 uUN得到的是六拍阶梯波形， 则 uUN （θ） 的表达式为

uUN （θ） =

Ud / 3　 　 　 （0≤θ < π / 3）
2Ud / 3 （π / 3≤θ < 2π / 3）
Ud / 3 （2π / 3≤θ < π）
- Ud / 3 （π≤θ < 4π / 3）
- 2Ud / 3 （4π / 3≤θ < 5π / 3）
- Ud / 3 （5π / 3≤θ < 2π）

厂

■

■

■
■
■
■■

■
■
■
■

（4-7）

式中　 θ = ωt。
将式 （4-7） 代入式 （4-6）， 得到 Ukm为

Ukm =

2Ud
π 　 　 （k = 1）

2Ud
kπ 　 　 （k = 6n ± 1）

厂

■

■

■
■

■
■

（4-8）

式中　 n———自然数。
将式 （4-8） 代入式 （4-5） 后得到

uUN （ t） =
2Ud
π +

2Ud
π ∑

∞

n = 1

sin [（6n ± 1）ω1 t]
（6n ± 1） （4-9）

由式 （4-9） 给出六拍阶梯波方式逆变电路输出的电压谐波频谱如图 4-14 所示， 电压波形

含有奇次谐波成分， 且不含 3 次及 3 的倍数的谐波； 波形基波幅值为 2Ud / π， k 次谐波幅值

为基波幅值的 1 / k。

图 4-14　 六拍阶梯波谐波频谱
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因为六拍阶梯波会有较大的低次谐波， 使电动机的输出转矩存在脉动分量， 影响其稳态

工作性能， 为了改善其性能， PWM 控制技术得到研发和应用。
3. PWM 波谐波成分

PWM 逆变电路电压输出波形可以等效为 N 个等幅不等宽的矩形脉冲的和， 其中第 i 个
脉冲的宽度为 δi， 若中心相位角为 θi， 则第 i 个脉冲的开始相位角为 θi - δi / 2， 结束相位角

为 θi + δi / 2。 代入式 （4-6）， 得到 Ukm为

Ukm = 2
π∑

n

i = 1
∫θ i+

1
2 δ i

θ i-
1
2 δ i

Ud
2 sin kω1 td（ω1 t）

=
2Ud
kπ ∑

n

i = 1
sin kθisin

kδi
2

= 2
π∑

n

i = 1

Ud
2k[cos k（θi -

1
2 δi） - cos k（θi +

1
2 δi）]

=
2Ud
kπ ∑

n

i = 1
sin （2i - 1）kπ

2n sin
kδi
2 （4-10）

当 k = 1 时， 代入式 （4-10） 可得出电压的基波幅值。 当半个周期内的脉冲数 N 不太小

时， 各脉冲的宽度 δi都不太大， 可以近似地认为 sinδi / 2 = δi / 2， 因此输出的基波幅值为

U1m =
2Ud
π ∑

n

i = 1
sin （2i - 1）π

2n ·
δi
2 （4-11）

由式 （4-11） 可见， 输出基波幅值 U1m与各脉冲的宽度 δi有着正比例的关系。
对于 SPWM， 调制函数是正弦波。 设所需输出的正弦波电压 uUN′幅值为 Um， 根据矩形

脉冲的面积与该区段正弦曲线下面积相等的原则， 可以导出

δi ≈
2πUm
nUd

sin θi （4-12）

式中， θi可以写为

θi = π
n i - 1

2 ·π
n = 2i - 1

2n π （4-13）

将式 （4-12） 和 （4-13） 代入 （4-11）， 得到

U1m =
2Ud
π ∑

n

i = 1
[sin （2i - 1）π

2n ]
πUm
nUd

sin （2i - 1）π
2n

=
2Um
n ∑

n

i = 1
sin2[（2i - 1）π

2n ]

=
2Um
n ∑

n

i = 1

1
2 [1 - cos （2i - 1）π

2n ]

= Um[1 - 1
n∑

n

i = 1
cos （2i - 1）π

2n ] （4-14）

可以证明， 除 n = 1 以外， 有限三角级数

∑
n

i = 1
cos （2i - 1）π

2n = 0 （4-15）

而 n = 1 是没有意义的， 因此由式 （4-14） 可得
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U1m = Um （4-16）
也就是说， SPWM 逆变电路输出的脉冲序列的基波电压正是调制时所要求的正弦波幅值

电压， 由于 Um物理原因最大幅值为 Ud / 2， 则基波电压最大幅值为 Ud / 2。
将式 （4-10） 代入式 （4-5） 得到：

u（ t） = ∑
∞

k = 1

2Ud
kπ ∑

n

i = 1
[sin （2i - 1）kπ

2n sin
kδi
2 ]sin kω1 t （4-17）

由上式可以看出， SPWM 谐波分析过程相当复杂， 但是结论却是很简单、 直观的， 因

此， 这里只给出三相 SPWM 输出线电压谐波频谱， 如图 4-15 所示， 从中可以对其谐波分布

情况有一个基本的认识。

图 4-15　 三相桥式 SPWM 波谐波频谱

设正弦调制信号波为

ut = aUmsin ωr t （4-18）
式中　 a———调制度， 0 ≤ a < 1 ；

ωr———正弦信号波角频率。
在其输出线电压中， 所包含的谐波角频率为

nωc ± kωr （4-19）
式中　 ωc———三角波角频率；

　 n = 1， 3， 5， …时， k = 3 × （2m -1） ± 1， m = 1， 2， …；

　 n = 2， 4， 6， …时， k = 6m + 1　 　 m = 0，1，…
6m - 1　 　 m = 1，2，…{

从图 4-15 不难看出， 谐波由两部分组成， 一部分是对信号波本身进行谐波分析所得的

结果， 另一部分是由信号波对载波的调制而产生的谐波。 谐波中幅值较高的是 ωc ± 2ωr、
2ωc ± ωr， 但是 SPWM 波形不含低次谐波， 所含谐波主要是载波角频率 ωc、 2ωc及其附近的

谐波。 一般情况下， ωc >> ωr， 所以 SPWM 波形中所含的主要谐波的频率要比基波频率高得

多， 是很容易滤除的。
对于 SVPWM， 学者们研究出 SVPWM 和 SPWM 之间内在的联系， 认为 SVPWM 有隐含

的调制函数， 根据 SPWM 的规则采样法， 推导得出 SVPWM 的隐含调制函数 （以 U 相相电

压为例）：
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urU = aUm ×

cos（θ - 30°）　 　 　 　 0° ≤ θ < 60°

3cosθ 60° ≤ θ < 120°
- cos（θ - 150°） 120° ≤ θ < 180°
- cos（θ - 210°） 180° ≤ θ < 240°

3cosθ 240° ≤ θ < 300°
cos（θ + 30°） 300° ≤ θ < 360°

厂

■

■

■
■
■
■

■
■
■
■

（4-20）

式中　 a = 3US / Ud ， US 为合成空间电压矢量。
因为三相调制函数相互对称， 即

urU（θ） = urV（θ - 120°） = urW（θ + 120°） （4-21）
于是， 线电压调制函数表示为

uUV（θ） = urU（θ） - urV（θ） = 2aUmcos （θ + 30°） （4-22）
一个周期内相电压调制函数波形和线电压调制波形如图 4-16 所示。 由图 4-16 发现，

SVPWM 相调制函数 uU波形是鞍形波， 是由基波函数 u1和基波的三倍频 u3的三角波组成。
因此， 在 SVPWM 控制下， 逆变器输出相电压波形不是正弦波， 但是由于电动机三相对称，
输出线电压 uUV因三次谐波电压相互抵消仍保持正弦。

由式 （4-22） 计算得出 SVPWM 相电压基波幅值为

U1m = 2aUm / 3 = 2USUm / Ud （4-23）
也就是说， SVPWM 逆变电路输出的脉冲序列的基波电压 U1m和正弦波幅值电压 Um的比

值与合成空间电压矢量 US呈线性关系， 由于物理原因， Um最大幅值为 Ud / 2， 则基波电压最

大幅值 U1 m为 US的最大值， 即 Ud / 3。

图 4-16　 SVPWM 电压调制波形图

因此， SVPWM 与 SPWM 类似， 不含低次谐波， 不存在 3 倍频的成分， SVPWM 比 SP-
WM 的谐波幅值小， 但 SVPWM 在高频段分布较多的低幅值谐波。

对于电流跟踪 PWM， 输出电流谐波频谱如图 4-17 所示， f1是逆变电路输出波形基波频

率， 谐波发生在高频段。 Ⅰ表示固定开关频率产生的谐波特性； Ⅱ表示按滞环开关产生的谐

波特性。
由图 4-17 可以看出， 滞环方式含有大量谐波， 谐波受到滞环频率影响； 三角波方式含

谐波少， 且集中分布在固定开关频率区， 但幅值较大。 由于三角波方式开关频率即是载波频

率， 合理的高频滤波器设计就能够轻易地滤除谐波分量。 对于滞环方式， 同样需要高频滤波
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图 4-17　 电流跟踪 PWM 波谐波频谱

器， 如果恰当地调节滞环带的宽度， 使其开关频率范围减小， 最终接近三角波方式的开关频

率， 效果会更好。

4. 3. 2　 直流电压利用率与过调制

逆变电路输出波形中所含谐波的多少是衡量 PWM 控制方法优劣的基本标志， 但不是唯

一的标志。 提高逆变电路的直流电压利用率、 减少开关次数也是很重要的。
1. 调制度的定义与直流电压利用率

PWM 最大调制度决定着直流电压利用率。 定义 PWM 的调制度 MI 为

MI = U∗

2
πUd

（4-24）

式中　 U∗———相电压参考值。
下面， 依据调制度的定义来分析六拍阶梯方式、 SPWM 方式和 SVPWM 方式的直流电压

利用率。 由式 （4-24） 可以看出， 在六拍阶梯波方式下， 由式 （4-9） 得到

MI =

2
πUd

2
πUd

= 1 （4-25）

在 SPWM 方式下， 由式 （4-16） 推导出 U∗ = Ud / 2， 则

MI =

1
2 Ud

2
πUd

= 0. 785 （4-26）

而在 SVPWM 方式下， 由式 （4-23） 推导出 U∗ = Ud / 3 （正六边形内切圆半径）， 则

MI =

1
3
Ud

2
πUd

= 0. 906 （4-27）

比较式 （4-25）、 式 （4-26）、 式 （4-27） 得出： 六拍阶梯波方式 MI 最大， 即电压利

用率最高， SPWM 方式 MI 最小， 则它的电压利用率最低， SVPWM 方式 MI 在两种方式之

间， 它的直流电压利用率是 SPWM 电压利用率的函数为
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1
3
Ud

1
2 Ud

= 115% （4-28）

换句话说， SVPWM 直流电压利用率比 SPWM 高了 15% 。
2. 过调制度

电压利用率在某些应用场合 （例如弱磁升速） 影响是非常大的， 基于普通的 SVPWM 调

图 4-18　 SVPWM 调制

度区域示意图

制策略虽然已经有较高的电压利用率， 但并不能达到最大。 一

般情况下， 过调制增大了输出电压， 从而进一步提高电压利用

率。 通常将调制区域分为连续调制区域Ⅰ和过调制区域Ⅱ和Ⅲ，
如图 4-18 所示。 SVPWM 调制区域由合成电压空间矢量 U∗轨迹

决定： 当 U∗的轨迹为圆形且幅值不超出六边形内切圆时， 调制

区域是连续的， 图中表示为调制度区域Ⅰ； 当 U∗处于内切圆和

外接圆之间， 图中表示为调制度区域Ⅱ， U∗的幅值受到限制，
轨迹也不再是连续的圆形， 可以通过过调制策略使得其幅值达

到要求； 外接圆以外的区域图中表示为调制度区域Ⅲ， 它是不

能达到的， 一般采用的就是 “六拍方式”， 即 U∗只沿着六边形

的 6 个顶点进行旋转。
基于图中调制度区域Ⅱ， 学者提出了过调制策略， 目前主要有两种实现方案： 幅值跟随

和相角跟随。 所谓幅值跟随就是追求幅值的最大化， 在相角上会与指令值有些差异； 而相角

跟随则是保证与指令电压相同的相角， 但是在幅值上存在偏差。 两种方式在过调制区域时，
都采用了不同的调制函数， 新的调制函数使基波幅值增大成为可能。 相角跟随获得的过调制

范围在 0. 906 <MI≤0. 952， 而幅值跟随获得的过调制范围在 0. 952 <MI≤1. 0。
图 4-19 给出了相角跟随调制策略和相电压波形。 图中， U∗进入调制度区域Ⅱ， 与六边

形相交， 如图中虚线所示， 六边形把以 U∗为半径的圆轨迹分成 A、 B、 C、 D 段。 由于受到

物理限制， 电压值是达不到 A 段和 C 段的， 电压矢量最大只能落在六边形上。 相角跟随过

调制策略是在 A 段和 C 段补偿幅值， 但是相角不变化， 等效补偿后的电压幅值为 Uc
∗， 如

图 4-19　 相角跟随调制策略和相电压波形
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图中实线所示。 假定按图中 θ = ωt 方向由 0 到 π / 2 旋转， αr由 Uc
∗与六边形的交点确定， 于

是调制后实际的电压轨迹应为 A 段 （ab 直线）， B 段 （bc 弧线）， C 段 （ cd 直线） 和 D 段

（de 弧线）， 每段对应的相电压波形函数依次为 f1， f2， f3 和 f4。
每段的相电压方程可写为

f1 =
Ud

3
tan θ 0 ≤ θ < （ π

6 - αr） （4-29）

f2 =
Ud

3cos （ π
6 - αr）

sin θ　 　 （ π
6 - αr） ≤ θ < （ π

6 + αr） （4-30）

f3 =
Ud

3cos （ π
3 - θ）

sin θ　 　 （ π
6 + αr） ≤ θ < （ π

2 - αr） （4-31）

f4 =
Ud

3cos （ π
6 - αr）

sin θ　 　 （ π
2 - αr） ≤ θ < π

2 （4-32）

式 （4-29） ～式 （4-32） 中， 0 ≤ αr ≤ π / 6 。
因此， 按式 （4-6） 得到相角跟随策略下的基波幅值函数为

U1（αr） = 4
π [∫

A

f1 sin θdθ + ∫
B

f2 sin θdθ + ∫
C

f3 sin θdθ + ∫
D

f4 sin θdθ] （4-33）

再由式 （4-24） 可得

U1（αr） = 2
πUdMI （4-34）

于是得出 MI 与 αr的关系如图 4-20 所示。

图 4-20　 相角跟随策略： αr与 MI 关系

图 4-21 给出了幅值跟随调制策略和相电压

波形。 图中， U∗进入调制度区域Ⅱ， 与六边形

相交， 如图中虚线所示， 六边形把以 U∗为半径

的圆轨迹分成 A、 B、 C、 D 段。 幅值跟随过调制

策略是在整个过程中追求幅值最大化， 这样相角

相应要发生变化。 在 A 段， U∗ 幅值受限制后，
为了保持幅值不降低， 相应补偿后为 Ur

∗， 此时

相角发生了变化， 对应的关系为

αp：θ = π
6 ：（ π

6 - αh） （4-35）

在 B 段时， 电压幅值需要继续维持最大， 即 Ud / 3， 来补偿限制部分的消弱幅值， 整段过程

中， 相角都指向点 f 处。 C 段过程类似 A 段， D 段过程类似 B 段， 于是， 调制后实际的电压

轨迹应为 A 段 （ab 直线）， B 段 （bc 弧线）， C 段 （cd 直线） 和 D 段 （de 弧线）， 每段对应

的相电压波形函数依次为 f1， f2， f3 和 f4。
每段的相电压方程可写为
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图 4-21　 幅值跟随调制策略和相电压波形

f1 =
Ud

3
tan αp 　 　 0 ≤ θ < （ π

6 - αh） （4-36）

f2 =
Ud
3 　 　 （ π

6 - αh） ≤ θ < （ π
6 + αh） （4-37）

f3 =
Ud

3cos （ π
3 - α′p）

sin α′p 　 　 （ π
6 + αh） ≤ θ < （ π

2 - αh） （4-38）

f4 =
2Ud
3 　 　 （ π

2 - αh） ≤ θ < π
2 （4-39）

式 （4-36） ～式 （4-39） 中：

αp = θ

1 - 6
π αh

α′p =
θ′ - αh

1 - 6
π αh

　 　 （α′p = αp - π
6 ），（θ′ = θ - π

6 ） （4-40）

因此， 按式 （4-6） 得到幅值跟随策略下的调制函数的基波幅值函数为

图 4-22　 幅值跟随策略： αh与 MI 关系

U1（αh） = 4
π [∫

A

f1 sin θdθ + ∫
B

f2 sin θdθ

+ ∫
C

f3 sin θdθ + ∫
D

f4 sin θdθ] （4-41）

由式 （4-24） 可得

U1（αh） = 2
πUdMI （4-42）

于是得出 MI 与 αh的关系如图 4-22 所示。
由此可见， 过调制策略提高了电压利用
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率， 同时使平均电压空间矢量不再是圆形轨迹， 波形发生了畸变。 图 4-23 给出了过调制下

的电压谐波频谱。 从图中容易看出， 过调制策略引起的谐波影响还是令人满意的， 尤其是在

0. 906 <MI≤0. 952 范围内。

图 4-23　 过调制下的电压谐波频谱

4. 3. 3　 三种 PWM 控制技术的小结

传统的交流调速系统使用的脉宽调制技术是用正弦波来调制等腰三角波， 这样的 PWM
波形与期望的正弦波等效。 经过应用实践后， 这种 SPWM 方法取得了很大效能， 同时也暴

露出一些不足， 例如较低的电压利用率， 并未顾及输出电流的波形等， 因此产生了一些新的

PWM 控制技术。 电流跟踪 PWM 技术直接控制输出电流， 使之在正弦波附近变化， 这就比

只要求正弦电压前进了一步。 然而交流电动机需要输入三相正弦电流的最终目的是在电动机

空间形成圆形旋转磁场， 从而产生恒定的电磁转矩。 SVPWM 控制把逆变电路和交流电动机

视为一体， 正是按照跟踪圆形旋转磁场来控制逆变电路的， 交替使用不同的电压空间矢量逼

近圆形的磁链轨迹， 从而最终获得磁通正弦。
SVPWM 与 SPWM 不是两种孤立的调制方式， 它们之间有着内在联系， 其一些性能优越

于 SPWM。 SVPWM 具有最高的直流电压利用率， 更适合数字化控制系统。 以微控制器为核

心的数字化控制系统是发展趋势， SVPWM 应是优先选择。

4. 4　 数字化伺服系统中 SVPWM 的实现

本节主要介绍一种便于 DSP 实现的 SVPWM 方法， 它分为以下几个步骤：
① 建立电压空间矢量图；
② 判断任意电压空间矢量所在扇区；
③ 计算电压空间矢量作用时间；
④ 设置过调制度；
⑤ 确定开关导通时间表。
1. 建立电压空间矢量图

为了叙述的完整性， 这里把图 4-10 所示的逆变电路简化成图 4-24 所示。
图 4-24 中， 三相逆变电路的开关状态为 SA， SB， SC， 并且规定上桥臂导通开关状态等

于 1， 而下桥臂导通开关状态等于 0， 这样逆变电路共有 8 种开关状态 （ SA SB SC） 模式：
（000）、 （001）、 （010）、 （011）、 （100）、 （101）、 （110）、 （111）， 依次称为 U0， U1， U2，
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图 4-24　 三相逆变电路示意简图

U3， U4， U5， U6， U7。 这 8 种开关状态输出的三相逆变电压见表 4-1。
表 4-1　 开关状态与三相逆变电压值

A B C Ux UAO UBO UCO

0 0 0 U0 - Ud / 2 - Ud / 2 - Ud / 2

0 0 1 U1 - Ud / 2 - Ud / 2 + Ud / 2

0 1 0 U2 - Ud / 2 + Ud / 2 - Ud / 2

0 1 1 U3 - Ud / 2 + Ud / 2 + Ud / 2

1 0 0 U4 + Ud / 2 - Ud / 2 - Ud / 2

1 0 1 U5 + Ud / 2 - Ud / 2 + Ud / 2

1 1 0 U6 + Ud / 2 + Ud / 2 - Ud / 2

1 1 1 U7 + Ud / 2 + Ud / 2 + Ud / 2

由于计算只与 PMSM 的三相绕组相电压有关， 而与逆变电路输出电压无关， 因此根据

如下转换关系

UAN = UAO - （UAO + UBO + UCO） / 3
UBN = UBO - （UAO + UBO + UCO） / 3
UCN = UCO - （UAO + UBO + UCO） / 3 （4-43）

于是， 与 8 种开关状态对应的电动机相电压见表 4-2。
表 4-2　 开关状态与电动机三相电压值

A B C Ux UAN UBN UCN

0 0 0 U0 0 0 0

0 0 1 U1 - Ud / 3 - Ud / 3 2Ud / 3

0 1 0 U2 - Ud / 3 2Ud / 3 - Ud / 3

0 1 1 U3 - 2Ud / 3 Ud / 3 Ud / 3

1 0 0 U4 2Ud / 3 - Ud / 3 - Ud / 3

1 0 1 U5 Ud / 3 - 2Ud / 3 Ud / 3

1 1 0 U6 Ud / 3 Ud / 3 - 2Ud / 3

1 1 1 U7 0 0 0

把 UAN， UBN， UCN在 αβ 坐标系下以相等幅值为原则进行 3s / 2s 变换， 得到坐标变换后

的 Uα， Uβ。 8 种开关状态与 Uα， Uβ 的关系见表 4-3。
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表 4-3　 开关状态与两相电压值

A B C Ux Uα Uβ

0 0 0 U0 0 0

0 0 1 U1 - Ud / 3 - Ud / 3

0 1 0 U2 - Ud / 3 Ud / 3

0 1 1 U3 - 2Ud / 3 0

1 0 0 U4 2Ud / 3 0

1 0 1 U5 Ud / 3 - Ud / 3

1 1 0 U6 Ud / 3 Ud / 3

1 1 1 U7 0 0

图 4-25　 电压空间矢量图

最后， 由表 4-3 给 aβ 坐标下的电压空间

矢量如图 4-25 所示。 工作电压矢量在空间均

匀分布， 相位角互差 π / 3， 组成 6 个扇区， 并

且 U4 的方向指向 α 轴方向。
2. 判断任意电压空间矢量所在扇区

在伺服控制系统中， 任意电压空间矢量

US 由控制器给出， 因此 US 在 αβ 坐标系下是

已知的。 假定 US 与 α 轴的夹角为 θ， 显然 θ
可以由下式求出：

tan θ
2 =

sin θ
2

cos θ
2

=
2sin θ

2 cos θ
2

2cos θ
2 cos θ

2

= sin θ
1 + cos θ =

Uα
US + Uβ

（4-44）

式中　 US = U2
α + U2

β。
于是有

θ = 2 arctan
Uα

US + Uβ
（4-45）

从而根据 θ 值确定出 US 在哪个扇区。
需要说明的是， 判断任意电压空间矢量所在扇区的方法不只是这一种方法。 在有些情况

下， 例如使用汇编编程， 对式 （4-45） 实现起来有一定的难度， 需要改变确定扇区的方法。
下面介绍一种被广泛使用的、 简单容易实现的方法。

定义：
ua = Uβ

ub = 1
2 （ 3Uα - Uβ）

uc = 1
2 - 3Uα - Uβ（ ）

（4-46）
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按上式计算得到

A =
1 （ua > 0）
0 （ua≤0）{ （4-47）

B =
1 （ub > 0）
0 （ub≤0）{ （4-48）

C =
1 （uc > 0）
0 （uc≤0）{ （4-49）

则按下式计算扇区：
sector = A + 2B + 4C （4-50）

sector 值与图 4-25 中扇区编号相对应， 于是判断出 US 所在哪个扇区。
3. 计算电压空间矢量作用时间

判断出扇区后， 即确定是哪两个电压空间矢量共同作用合成 US。 接着依据伏秒平衡与时

间总和恒定原则， 可计算出这两个电压空间矢量作用时间。 如果 US 所在 3 号扇区如图 4-26 所

示， 则由电压空间矢量 U4 和 U6 合成 US 所需的作用时间分别为 T4 和 T6， 可有如下关系：

图 4-26　 3 号扇区内电压空间矢量合成

T = T4 + T6 + T0

Us =
T4
T U4 +

T6
T U6

（4-51）

式中　 ‖U4‖ =‖U6‖ = 2
3 Ud，

‖US‖ = U2
α + U2

β。
于是有

Uβ = sin 60·‖U6‖
T6
T

Uα =‖U4‖
T4
T + x

x = cos 60·‖U6‖
T6
T

（4-52）
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经过推导得到

T4 = T
2Ud

（3Uα - 3Uβ）

T6 = 3 T
Ud

Uβ

（4-53）

同理， 得到其他扇区内电压空间矢量的作用时间值为

1 号扇区：
T2 = T

Ud

3
2 Uβ - 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

T6 = T
Ud

3
2 Uβ + 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

， 　 　 　 　 2 号扇区：
T4 = T

Ud

3
2 Uβ + 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

T5 = - 3 T
Ud

Uβ

4 号扇区：
T1 = - 3 T

Ud
Uβ

T3 = T
Ud

3
2 Uβ - 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

， 　 　 　 　 5 号扇区：
T2 = 3 T

Ud
Uβ

T3 = - T
Ud

3
2 Uβ + 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

6 号扇区：
T1 = - T

Ud

3
2 Uβ + 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

T5 = - T
Ud

3
2 Uβ - 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

。

于是， 在每一个扇区中， 与之相对应的两个电压空间矢量的作用时间值见表 4-4。
表 4-4　 扇区与空间矢量作用时间

扇区号
电压空间矢量 1 电压空间矢量 2

矢量号 作用时间 矢量号 作用时间

1 U2 Z U6 Y

2 U4 Y U5 - X

3 U4 - Z U6 X

4 U1 - X U3 Z

5 U2 X U3 - Y

6 U1 - Y U5 - Z

表中， X， Y， Z 定义为

X = 3 T
Ud

Uβ

Y = T
Ud

3
2 Uβ + 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

Z = T
Ud

3
2 Uβ - 3

2 Uα
■

■
■

■

■
■

（4-54）

4. 设置过调制度

如果出现作用时间 t1 + t2 > T 的结果， 则表示此刻开始进行过调制， 过调制策略采用相
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角跟随方案。 于是当过调制时， 作用时间可设置为

t1SAT = t1
T

t1 + t2

t2SAT = t2
T

t1 + t2

（4-55）

5. 确定开关导通时间表

每次切换开关状态时， 遵守只切换一个功率开关器件的原则， 以达到最小开关损耗， 可

以确定出电压空间矢量导通顺序。 例如 3 号扇区， 按最小开关损耗原则， 生成的 PWM 波形

如图 4-27 所示。 图中， A 相上桥臂对应 PWM1 波形， 导通时为 1， 同理， B 相上桥臂对应

PWM3 波形， 导通时为 1， C 相上桥臂对应 PWM5 波形， 导通时为 1。 PWM1、 PWM3、
PWM5 组成了三相 A、 B、 C 逆变电路的 SVPWM 波形， 在 3 号扇区中的一个时间周期 T 内，
电压空间矢量执行顺序为 U0， U4， U6， U7， U7， U6， U4， U0， 作用时间分别为 T0 / 4， T4 /
2， T6 / 2， T7 / 4， T7 / 4， T6 / 2， T4 / 2， T0 / 4， 其中， T0 = T - T4 - T6， T0 = T7。 同理， 其他扇

区的空间矢量执行顺序为：

图 4-27　 3 号扇区内生成的三相 SVPWM 波形

• 1 号扇区： U， U2， U6， U7， U7， U6， U2， U0， 作用时间分别为： T0 / 4， T2 / 2， T6 /
2， T7 / 4， T7 / 4， T6 / 2， T2 / 2， T0 / 4；

• 2 号扇区： U0， U4， U5， U7， U7， U5， U4， U0， 作用时间分别为： T0 / 4， T4 / 2，
T5 / 2， T7 / 4， T7 / 4， T5 / 2， T4 / 2， T0 / 4；

• 4 号扇区： U0， U1， U3， U7， U7， U3， U1， U0， 作用时间分别为： T0 / 4， T1 / 2，
T3 / 2， T7 / 4， T7 / 4， T3 / 2， T1 / 2， T0 / 4；

• 5 号扇区： U0， U2， U3， U7， U7， U3， U2， U0， 作用时间分别为： T0 / 4， T2 / 2，
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T3 / 2， T7 / 4， T7 / 4， T3 / 2， T2 / 2， T0 / 4；
• 6 号扇区： U0， U1， U5， U7， U7， U5， U1， U0， 作用时间分别为： T0 / 4， T1 / 2，

T5 / 2， T7 / 4， T7 / 4， T5 / 2， T1 / 2， T0 / 4。
可以得到， 每个扇区内， 作用时间总可以用 t1、 t2 表达为： T0 / 4， t1 / 2， t2 / 2， T7 / 4，

T7 / 4， t2 / 2， t1 / 2， T0 / 4。 于是， 扇区与 t1、 t2的关系见表 4-5。
表 4-5　 扇区与 t1、 t2

时间 / 扇区 1 2 3 4 5 6

t1 Z Y - Z - X X - Y

t2 Y - X X Z - Y - Z

DSP 中三个寄存器 CMPR1、 CMPR2、 CMPR3 决定了 SVPWM 波形的 PWM1、 PWM3、
PWM5。 CMPR1、 CMPR2、 CMPR3 由扇区得到相应开关导通时间值， 见表 4-6。 由该表最终

生成 SVPWM 波形。
表 4-6　 扇区与开关导通时间

相 / 扇区 1 2 3 4 5 6

A tbon taon taon tcon tcon tbon

B taon tcon tbon tbon taon tcon

C tcon tbon tcon taon tbon taon

表中， taon， tbon， tcon定义为

taon =
T - t1 - t2

4
tbon = taon + t1 / 2
tcon = tbon + t2 / 2

（4-56）
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第 5 章　 数字控制系统

图 5-1　 带有微控制芯片的控制系统

5. 1　 基础知识

随着脉冲和数字信号技术的发展，
在伺服控制系统中， 出现了离散化的控

制器。 众所周知， 连续信号经过采样和

量化， 变成时间上和幅值上都是断续的

数字信号， 则称为数字控制系统。 目

前， 由于微处理器的迅速发展， 利用微

处理器作为控制器的数字控制系统在伺

服控制中获得了广泛的应用。 图 5-1 所

示， 是一个典型的具有微处理器的数字

控制系统， 下面根据此图来说明数字控制系统的特点。
图中， r （ t） （模拟设定值） 或 r∗（ t） （数字设定值） 为输入量， y （ t） 为输出量， e

（ t） 为输出与输入间的差值， 因为在数字控制器内参与运算的信号是二进制码， 所以连续信

号 e （ t） 或者 y （ t） 首先要定时采样后通过 A - D 转换器， 把它变换成数字信号 e∗（ t） 送

给微处理芯片； 经过微处理芯片计算， 给出的控制信号 u∗ （ t） 也是数字量； 然后再通过

D - A 转换器， 使数字量恢复成连续的控制信号 u（ t）， 再去控制被控对象。

图 5-2　 数字控制系统结构框图

由微处理芯片、 接口电路和 A - D、
D - A 转换器等组成的控制器， 称为数

字控制器。 在分析数字控制器时， 经常

把定时采样、 A - D 和 D - A 转换器的

工作过程理想化， 即认为： 定时采样和

A - D 转换相当于每隔一个采样周期 T，
瞬时接通一次的理想采样开关， 它把连

续信号变成数字信号； 而 D - A 转换则

近似一个保持器 Gh（s）， 把数字信号变成连续信号。 微处理芯片部分， 它的控制作用可以用一

个传递函数 G∗
c （s） 表示， 于是图 5-1 中的数字控制系统可以用图 5-2 的结构图来表示。

由于在数字控制系统中存在着脉冲或者数字的离散信号以及信号的变换过程， 因此， 在

研究这种系统时， 不仅可以借鉴应用在连续系统中那些成熟的方法， 而且仍然有它本身的特

殊性， 例如用 z 域代替 s 域。

5. 1. 1　 信号采样和香农采样定理

为了有利于数学分析， 我们将定时采样和 A - D 转换用一个周期性瞬时接通的理想采样



开关来等效， 所谓理想采样开关指的是其输出为一系列 δ 脉冲串， 且每个脉冲当量正比或等

于其输入信号的瞬时值。 由频谱分析可以证明， 当实际采样开关的闭合时间与系统对象的时

间常数相比非常小时， 这个假定是正确的。 连续函数 x（ t） 经过采样之后变成的离散序列就

应为

x∗（ t） = x（ t）δT（ t） = ∑
∞

k = -∞
x（kT）δ（ t - kT） （5-1）

式中　 T———采样周期；
k = 0， ± 1， ± 2， …的整数；

δT（t） ≡ ∑
∞

k = -∞
δ（t - kT） ， 为满足单位脉冲函数定义的脉冲串， 它相当于一种载波信号。

在实际系统中， 信号从 t = 0 开始， 即当 t < 0 时， x（ t） = 0， 所以采样过程如图 5-3 所

示。 此时式 （5-1） 可表达为

x∗（ t） = ∑
∞

k = 0
x（kT）δ（ t - kT）

= x（0）δ（ t） + x（T）δ（ t - T） + x（2T）δ（ t - 2T） + …

（5-2）

图 5-3　 x（ t） 采样后变 x∗（ t）

由采样开关调制以后， 离散序列 x∗（ t） 的拉普拉斯变换为

X∗（ s） = L[x∗（ t）]
= L[x（0）δ（ t） + x（T）δ（ t - T） + x（2T）δ（ t - 2T） + …]
= x（0） + x（T）e -Ts + x（2T）e -2Ts + …

= ∑
∞

k = 0
x（kT）e -kTs （5-3）

这是个超越函数。 为了进一步弄清楚采样信号的特征， 下面对它的频谱进行分析。 根据

傅里叶 （Fourier） 级数定义， 周期性的单位脉冲序列可以展开成下列级数：

∑
∞

k = -∞
δ（ t - kT） = ∑

∞

k = -∞
Ckejkωst = 1

T ∑
∞

k = -∞
ejkωst （5-4）

式中　 ωs = 2πfs = 2π / T；
T———采样周期；
fs———采样频率。

周期性单位脉冲序列的傅里叶级数中包含有 ω = 0、 ± ωs、 ± 2ωs、 …的频率分量， 每个

频率分量的大小相等， 均为 1 / T， 按式 （5-1） 即有
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x∗（ t） = ∑
∞

t = -∞
x（ t）δ（ t - kT） = 1

T ∑
∞

k = -∞
x（ t）ejkωst （5-5）

它的拉普拉斯变换为

X∗（ s） = 1
T ∑

∞

k = -∞
X（ s - jkωs） （5-6）

式 （5-3） 是 X∗（ s） 与 x（kT） 的联系， 而式 （5-6） 则是 X∗（ s） 与 X（ s） 的联系。
令 s = jω， 代入式 （5-6）， 则可得采样后离散序列的频谱为

X∗（jω） = 1
T ∑

∞

k = -∞
X[j（ω - kωs）] （5-7）

X（jω） 为 x（ t） 的频谱， X∗（jω） 为 x∗（ t） 的频谱。 通常， 连续函数 x（ t） 的频带宽度

有限， 故 X（jω） 为一孤立的频谱， 其截止角频率为 ωmax， 如图 5-4a 所示。 采样之后， 离散

序列 x∗（ t） 的频谱是无限多个频谱的周期重复， 其幅值为 |X（ jω） |的 1 / T， 周期为 ωs， k =
0 时的主频谱为 X（jω） / T。

根据采样频率的大小， X∗（jω） 可能有两种情况： 一种是 ωs≥2ωmax， 频谱曲线不会发

生重叠， 如图 5-4b 所示。 如果以理想的低通滤波器 （图 b 的虚线）， 滤掉 ω≥ωmax的全部高

频分量， 保留主频谱， 那么 X（ jω） 的原形将被保存下来， 采样信号基本上能够复现 x（ t）。
这时， 采样开关相当于一个比例环节， 其传递函数为 1 / T。

另一种是 ωs < 2ωmax， 频谱曲线发生重叠， 如图 5-4c 所示。 X∗（ jω） 的形状遭到歪曲，
即使使用低通滤波器， 采样前后的信号也不会一致。

图 5-4　 信号采样前后的频谱

a） x（ t） 的 X（jω） 　 b） ωs≥2ωmax时的 X∗（jω） 　 c） ωs < 2ωmax时的 X∗（jω）

因此， 为了要使采样信号经过低通滤波器后有可能完全复现原有信号， 采样频率必须大

于或者等于原有信号频谱的截止频率的两倍 （实际应用中， 一般总是取 ωs > 2ωh， 而不取恰

好等于 2ωh的情况）：
ωs≥2ωmax （5-8）

式 （5-8） 又称为香农采样定理。 在数字控制系统中， 香农采样定理是必须严格遵守的

一条准则。 香农采样定理是选择采样周期 T 的一个重要依据， 但它只是给出了一个选择采

样周期的指导原则， 即它给出的是由采样脉冲序列无畸变地再现原连续信号所允许的最大采

样周期。 显然， 采样周期选得越短， 控制效果也会越好。 但是， 采样周期选得过短， 将增加

不必要的计算负担， 造成实现较复杂控制规律的困难。 反之， 采样周期选得过长， 受到系统

延迟的影响， 降低系统的动态性能， 甚至有可能导致整个控制系统失去稳定。
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因此， 信号采样的周期 T 是数字控制系统设计中一个关键因素， 要依据实际情况综合

考虑， 合理选择。

5. 1. 2　 信号复现和零阶保持器

数字控制器一个周期计算一次并输出， 该输出通常保存在 D - A （数字 - 模拟） 转换器

中， 然后保持恒定直到下一个周期。 采样 （输出到 D - A） 与保持 （在一个周期内保持为常

量） 功能在模拟系统中是没有的， 但是存在于所有的数字系统中。
采样后， 在由离散信号向连续信号的转换过程中， 保持器需要解决的问题是： 在 kT 与

（k + 1） T 时刻之间， 即当 0 < Δt < T 时， 连续信号 x（kT + Δt） 与 x（kT） 的关系如何？ 从数

学上说， 保持器的任务是解决各采样点之间的插值问题。
实际上， 保持器是具有外推功能的器件。 保持器的外推作用， 表现为现在时刻的输出信

号取决于过去时刻离散信号的外推。 通常， 采用如下多项式外推公式描述保持器：
x（kT + Δt） = a0 + a1Δt + a2 （Δt）2 +… + am （Δt）m （5-9）

式中　 Δt———以 kT 时刻为原点的坐标。
式 （5-9） 表示， 现在时刻的输出 x（kT + Δt） 取决于 Δt = 0、 - T、 - 2T、 …、 - mT 各

过去时刻的离散信号 x∗ （kT）、 x∗ [（k - 1） T]、 …、 x∗ [（n - m） T] 的 （m + 1） 个值。
外推公式中 （m + 1） 个待定系数 ai （ i = 0， 1， …， m）， 惟一地由过去采样时刻 （m + 1）
个离散信号值 x∗[（n - i）T] （ i = 0， 1， …， m） 来确定， 故系数 ai有惟一解。 这样的保持

器称为 m 阶保持器。 若取 m = 0， 则称为零阶保持器； m = 1， 称为一阶保持器。
由式 （5-9） 可以得到零阶保持器的外推公式为

x（kT + Δt） = a0 （5-10）
显然， Δt = 0 时， 上式也成立， 所以有 a0 = x（kT）， 从而零阶保持器的数学表达式为

x（kT + Δt） = x（kT）　 （0≤Δt < T） （5-11）
上式说明， 零阶保持器是一种常值外推的保持器， 它把采样时刻 kT 的采样值恒定不变

地保持 （外推） 到 （k + 1）T 时刻， 这样保持器把离散信号恢复成了一个阶梯形的连续信号

xh（ t）， 如图 5-5 所示。 xh（ t） 的数学描述可以写成

xh（ t） = ∑
∞

k = 0
x（kT）{1（ t - kT） - 1[ t - （k + 1）T]} （5-12）

它的拉普拉斯变换为

Xh（ s） = ∑
∞

k = 0
x（kT）e -kTs 1 - e -Ts

s（ ）

= X∗（ s） 1 - e -Ts

s

（5-13）

由此得到零阶保持器的传递函数为

Gh（ s） =
Xh（ s）
X∗（ s）

= 1 - e - Ts

s （5-14）

将 s = jω 代入式 （5-14）， 得到零阶保持器的幅频特性为
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图 5-5　 采样和零阶保持前后的信号

Gh（jω） = 1 - e - jωT

jω = T
sin ωT

2
ωT
2

e - jωT2

= 2π
ωs

sin πω
ωs

πω
ωs

e - jπωωs

（5-15）

式 （5-15） 的幅频特性曲线如图 5-6 所示， 零阶保持器的幅度随着频率的增高而逐渐

减小， 这说明它确实是一个低通滤波器， 具有低通滤波特性， 可以除去离散信号中的高频分

量， 而保留其有用的低频成分。 但它并不是一个理想的低通滤波器， 有多个截止频率， 高频

分量仍然能通过一部分， 从而造成数字控制系统的输出中存在纹波。

图 5-6　 零阶保持器的幅频特性

同时， 信号通过零阶保持器之后， 保持输出恒定的结果是引入了相位滞后。 因为输出是

从上一次保存时间开始的， 到这个间隔的末尾， 输出滞后了整整一个周期。 但是， 在整个间

隔内， 从平均意义上来说， 数据滞后了半个周期， 如图 5-5 的虚线所示， xh（ t） 比 x（ t） 平

均滞后了 T / 2。 采样周期 T 越大， 滞后越大， 相当于引入一个纯滞后环节， 这对闭环系统的

稳定性是不利的。
对于一阶保持器， 其外推公式为

x（kT + Δt） = a0 + a1Δt （5-16）
将 Δt = 0 和 Δt = - T 代入上式， 可得到
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a0 = x（kT）

a1 = x（kT） - x[（k - 1）T]
T

（5-17）

从而一阶保持器的数学表达式为

x（kT + Δt） = x（kT） + x（kT） - x[（k - 1）T]
T Δt　 （0≤Δt < T） （5-18）

式 （5-18） 表明， 一阶保持器是一种按线性外推得到的保持器， 其输出特性如图 5-7
所示。 类似的方法导出一阶保持器的传递函数和幅频特性：

Gh（ s） = T（1 + Ts） 1 - e - Ts

Ts
■

■
■

■

■
■

2
（5-19）

Gh（jω） = T 1 + （ωT）2
sin ωT

2
ωT
2

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

2

e - j（ωT - arctanωT） （5-20）

图 5-7　 一阶保持器的输出特性

与零阶保持器相比， 一阶保持器复现原信号的准确度较高。 对比式 （5-15） 和式 （5-
20）， 一阶保持器的幅频特性普遍较高， 允许通过的信号高频分量较多， 更容易造成纹波；
此外， 它的相角滞后比零阶保持器大， 对系统的稳定性更加不利。 因此， 由于一阶或高阶保

持器的原理和实现都比较复杂， 在控制系统中很少采用， 而普遍采用零阶保持器。 虽然采用

零阶保持器后得到的复现信号与原有信号比较不是毫无畸变的， 只是由于系统中的被控对象

一般都具有低通滤波特性， 这种畸变对输出的影响就不会很严重了。
在大多数控制系统中， 零阶保持器可以用 R - C 无源网络实现， 一般隐含在 D - A 转换

器中。 因此， D - A 的模型包括两部分： 一个以 V / bit 为单位的常数 K 和一个零阶保持器

Gh（S）。 D - A 的传递函数为

GD - A（ s） = KGh（ s） （5-21）
为方便分析， 对于零阶保持器的传递函数， 一个非常好的近似为

Gh（ s） ≈Te - Ts / 2 （5-22）
其频率特性为

Gh（jω） = Te - jωT2 （5-23）
对比式 （5-23） 和式 （5-15） 两个表达式， 无论是在准确式 （5-15） 中还是在近似

式 （5-23）中， 都具有相同的相位滞后 （ - ωT / 2rad）， 但增益不同。 式 （5-23） 的增益系数

恒为 1， 然而式 （5-15） 的增益系数是 sync 函数， 即 sin （ωT / 2） / （ωT / 2）， 它在大多数所

88 交流伺服系统设计指南



关心的频率范围内， 其值接近 1。 例如在 1 / 4 采样频率 （ω = 2π / 4T）， sync 函数的估算值为

0. 9， 或者说是 - 1dB， 它是如此接近 0dB， 以致其差别可被忽略。 由于系统的带宽远低于采

样频率， 也就是低于采样频率的 1 / 10， 所以讨论系统在高频的准确增益也就没有什么意义。
至于在奈奎斯特频率 （1 / 2 采样频率）， 这是系统可以处理的最高频率， sync 函数的估算值

为 0. 637， 或者说 - 4dB， 也是可以忽略的值。 因此， 这就是在大多数控制系统中， 采用近

似式 （5-23） 已经足够准确的原因。

5. 1. 3　 量化误差和极限环

在数字控制系统中， 量化是一个值得注意的实际问题。 量化是数字控制系统的一种非线

性效应， 它来源于传感器的局限分辨率， 量化过程导致了量化误差和极限环。 如果传感器的

分辨率足够精细， 量化过程的影响就可以忽略。
1. 量化误差

连续信号 x（ t） 经过一定位数 A - D 转换器的量化 （不考虑采样过程） 后变成 x∗（ t），
其误差定义为

e = x∗（ t） - x- ∗（ t） （5-24）
式中　 x∗（ t） ———量化前的采样信号；

x- ∗（ t）———量化后的采样信号；
e———量化误差， 可取 0 ～ q 之间的任意值， q 为量化单位。

量化结果 x- ∗（ t） 有两种处理方式， 即 “有舍有入” 和 “只舍不入”。 “只舍不入” 是

把结果的小于 q 的部分置为 0； “有舍有入” 类似四舍五入， 把结果小于 0. 5q 的部分置为 0，
大于等于 0. 5q 的部分置为 1。 可见， 这两种量化特性曲线都为阶梯状， 为非线性特性。

下面对其特性进行分析， 由于 e 在 0 ～ q 之间机会均等， 因而是在 [0， q] 区间上均匀分

布的随机变量， 这种随机变量称为量化噪声。 因为是随机变量， 因而量化误差或者量化噪声需

要用概率论的方法进行分析， 其中主要包括数学期望 E （e） 和标准差 σ （又称均方差）：

E（e） = ∫
∞

-∞

ep（e）de （5-25）

σ = ∫
∞

-∞

[e - E（e）]2p（e）de （5-26）

式中　 p（e） ———概率密度。
图 5-8 给出了两种量化结果的概率密度， 结合式 （5-25） 和式 （5-26） 可计算出它们

的量化特性， 见表 5-1。 由表比较可知， 它们的标准差相同， 但 “有舍有入” 法最大误差

小， 且是无偏的。 所以绝大部分 A - D 转换器采用的都是 “有舍有入” 方式。
表 5-1　 两种量化过程的误差分析

项　 　 目 “只舍不入” “有舍有入”

数学期望 （偏差） 0. 5q 0. 0q

最大误差 1. 0q 0. 5q

标准差 0. 289q 0. 289q
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图 5-8　 两种量化方法的概率密度

a） “只舍不入” 法　 b） “有舍有入” 法

为了减小量化误差 e， 应尽量减小量化单位 q。 q 的计算方法为

q =
xmax - xmin

2 i =
xmax - xmin

m （5-27）

式中　 xmax———模拟信号最大值；
xmin———模拟信号最小值；

i———字长；
m———级数或层数。

由式 （5-27） 可见， （xmax - xmin） 是一定的， i 决定着 q， 如图 5-9 所示。 当 i 短 q 大

时， 量化过程产生低频大幅度量化噪声； 而当 i 长 q 小时， 量化过程产生高频小幅度量化噪

声其量化噪声。 x（ t） 变化迅速， 噪声频率加快。

图 5-9　 量化噪声曲线

a） i 短　 b） i 长

上述两种情况的量化噪声夹杂在输入信号中进入数字控制器， 并随计算程序传递到输出

量中， 使数字控制系统输出信号中也含有噪声分量， 从而导致输出不平滑。 通常， 系统具有

低通滤波特性， 可以抑制高频噪声， 但较难抑制低频噪声。 因此， 数字控制器的字长不宜太

短， 除采用数字滤波器外， A - D 转换器的字长 i 要在最大限度上尽可能地选择较大。
2. 极限环

量化的另一种影响称为极限环， 它是非线性系统特有的特征。 在相平面上， 一个极限环
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定义为一个独立的闭曲线， 如图 5-10 所示。 轨线必须是闭合的， 而且是独立的。 当时间 t→
∞时， 极限环附近的所有轨线收敛于这个极限环， 则称为稳定极限环； 当时间 t→∞时， 轨

线逐渐远离极限环， 则称为不稳定极限环； 当时间 t→∞ 时， 某些轨线逐渐收敛于极限环，
而另一些轨线偏离极限环， 则称为半稳定极限环。

图 5-10　 极限环轨迹

a） 稳定极限环　 b） 不稳定极限环　 c） 半稳定极限环

在数字计算中， 极限环是由量化误差引起的低强度振荡。 虽然它可以产生持续的振动，
振荡频率低， 幅值比量化单位 q 大许多倍， 但它是稳定极限环。 有两种方法可以减小极限环

的幅值。 一种方法是提高运算的分辨率， 即选择浮点运算或者增长整型数学运算的字长。 另

一种方法是引入抖动， 即在输入信号上叠加一连续变化的信号。 抖动实质是提高了 A - D 转

换过程的信噪比， 或者说是提高了 A - D 的分辨率， 从而大大减小极限环振动的幅值， 甚至

可以忽略极限环。 因此， 抖动信号是抑制极限环幅值的关键。 然而， 实际上抖动信号的选择

往往凭借更多的是经验而不是理论， 关于抖动信号的具体例子请看第 6 章 “传感器技术和

检测数据处理” 6. 4. 1 节 “过采样和 A - D 分辨率” 中所述。

5. 1. 4　 系统中的延迟

数字系统最多有三种延迟： 采样 /保持延迟、 计算延迟和速度估计延迟。
采样 /保持延迟是由于存储数据而产生的。 在采样的开始， 数据是新的， 但是在采样周

期内都是老数据。 由上面保持一节分析得到， 在整个采样周期 T 内， 采样 /保持延迟的时间

是数据的平均使用时间， 即 0. 5T。
计算延迟是由于执行控制律需要时间而产生的。 与模拟控制系统不同， 数字控制系统在

采样后需要一定的时间计算控制律输出。 计算延迟不会导致增益的衰减， 但是延迟时间可能

是从采样周期的一小部分到整个周期， 它是由控制律的复杂度和编程技巧决定的。 当控制律

确定后， 编程技巧变得尤为重要。
速度估计延迟是由于位置估计速度产生的， 只有依赖于位置传感器的控制系统才会有这

种延迟。 控制系统通常把速度表示成两个最临近的位置的差分， 这种估计产生了与采样 /保
持等效的额外相位滞后， 因此数据的平均使用时间是 0. 5T， 这个延迟与采样 /保持产生的延

迟时间是一样的。 当然， 速度估计延迟是可以通过采用其他的速度估计方法来减小的。
因此， 由数字控制产生的总延迟是三种延迟之和， 见表 5-2。 采样相位滞后在控制回路

的总相位滞后中占主导地位， 从而可能导致延迟对数字控制系统的影响比较大， 响应能力不
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及相对应的模拟控制系统。 当缩短采样周期， 使采样相位滞后在控制回路的总相位滞后中不

占主导地位， 这时， 数字控制系统的优点就会突现出来。
表 5-2　 延迟源

延迟源 一般系统 基于位置的系统

采样 / 保持延迟 0. 5T 0. 5T

计算延迟 0. 1T ～ 0. 9T 0. 1T ～ 0. 9T

速度估计延迟 ——— 0. 5T

总延迟 0. 6T ～ 1. 4T 1. 1T ～ 1. 9T

有经验的工程师也会将计算延迟与采样周期一起考虑。 在输入信号经过采样后， 为了获

得最后新的输出， 通常需要执行许多计算， 执行计算所花的时间通常要超出采样周期的一

半。 由于回路中的延迟降低了系统的稳定性， 自然期望能通过重新设计控制算法来减小这种

延迟， 考虑以下算法形式：
CN = KRN +历史数据 （5-28）

式中　 CN———当前输出；
RN———当前输入；

历史数据———以前的输入与输出的组合。
一般而言， 控制算法都可以写成式 （5-28） 的形式， 其优点是这种形式可以把读取 RN

与输出 CN之间的计算次数减少到一次加法与一次乘法。 每个周期内的处理步骤如下：
① 读取 RN；
② 计算 CN = KRN +历史数据；
③ 输出 CN；
④ 计算下一个周期的历史数据。
计算延迟以前几乎从未讨论过， 这也许是由于它不符合数字控制中无所不在的 z 变换分

析法的缘故。 令人遗憾的是这种延迟可能比较大， 然而式 （5-28） 的应用又常被忽略， 所

以计算延迟在很多控制系统中限制着系统的性能。

5. 1. 5　 z 变换及离散化方法

之前， 我们研究了数字控制系统的采样和保持， 那么再加上系统对象部分的传递函数，
是否可以像连续系统那样用传递函数法来分析采样离散控制系统呢？ 回答是否定的， 因为在

采样系统的拉普拉斯变换式 （5-3） 中存在着 s 的超越函数 eTs， 这将使利用拉普拉斯反变换

求解时域问题时变得十分麻烦。 为了便于计算， 就需要用 z 变换。
引进另一个复变量 z， 定义为

z = eTs （5-29）
或者

s = 1
T ln z （5-30）

则式 （5-3） 可以改写成

Z[x∗（ t）] = ∑
∞

k = 0
x（kT） z -k = X（ z） （5-31）
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式 （5-31） 就是 x∗（ t） 的 z 变换。 其中字母 Z 表示取 z 变换， 而字母 z 时表示复变量。 由

此可见， z 变换是拉普拉斯变换的一种变形， 因为 z 变换是针对采样时刻信息的， 所以

x∗（ t） 的 z 变换就是 x（kT）， k = 0、 1、 2、 …时的 z 变换。 通常把采样周期 T 当做一个单位，
即 T = 1， 于是记 x（kT） 为 x（k）。 这样采样序列的 z 变换可以定义为

X（ z） = Z[x∗（ t）] = Z[x（k）] = ∑
∞

k = 0
x（k） z -k （5-32）

将式 （5-32） 与式 （5-2） 相比可以看出， 在采样序列 z 变换的级数形式中， x（k） 表

示脉冲序列的幅值， 而 z - k则表示相应的幅值延迟了 k 个采样周期或者叫 k 拍。 显然， z - k是

单位脉冲 δ （ t - kT） 的 z 变换， 即有

Z[δ（ t - kT）] = z - k （5-33）
或者

Z[δ（ t）] = 1 （5-34）
因此， 对一个连续信号 x（t） 取 z 变换， 只表示对这个函数在各个采样时刻 0、 T、 2T、 …

的离散信号 x∗ （ t） 取 z 变换。 同样， 如果求 X（ z） 的反变换， 得到的将是 x∗ （ t）， 而不

是 x（ t）：
x∗（ t） = x（k） = Z -1[X（ z）] （5-35）

由此可见， z 变换与 s 变换相比， 在定义、 性质和计算方法等方面， 虽然有许多相似的

地方， 但是 z 变换也有其特殊规律。
1. z 变换的多解性

z 变换与采样序列 x∗（ t） 相对应， 与原连续信号 x（ t） 并非一一对应； 与此类似， 所求

出的 z 反变换也不可能是唯一的。 于是， 对于连续时间函数而言， z 变换和 z 反变换都不是

惟一的， 如图 5-11 所示， 连续信号 x1 （ t） 和 x2 （ t） 的采样序列相同， 即 x∗1 （ t） = x∗2 （ t），
则它们的 z 变换也是相等的， 然而 x1（ t） ≠x2（ t）。 因此， 这种按式 （5-29） 标准变换， 从 s
域到 z 域的多值对应关系很可能导致频率混叠现象， 这是它的缺点。

图 5-11　 具有相同 z 变换的两个连续时间函数

2. z 变换的收敛性

对式 （5-32） 展开为

X（ z） = x（0） + x（1） z -1 + x（2） z -2 +… （5-36）
它是复变量 z -1的一个幂级数， 只有当其收敛时， 即

lim
n→∞

∑
n

k = 0
x（k） z -k （5-37）

存在， 则 z 变换才存在。 通常， 大多数工程问题中的 z 变换都是存在的， 因此对 z 变换的收

敛区间不再特别指出。
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实际上， 式 （5-2） 按式 （5-29） 的 z 变换方法， 又称为脉冲响应不变法。 响应不变法

的基本思想是依据系统的外特性， 使离散时间系统在典型激励信号的作用下， 其响应序列与

连续时间系统在对应输入下响应的采样值相等， 即 y （ kT） = y∗ （ t） 且 t = kT （ k = 0， 1，
2， …）。 依据典型输入的不同， 可分为脉冲响应不变法 （即上面所述的 z 变换法）、 阶跃响

应不变法和斜坡响应不变法等。 在各种响应不变法中， 重点考虑的是系统外特性的相似性，
离散化均采用 z 变换， 因此 s 域与 z 域有对应的稳定性关系。 其中， 脉冲响应不变法广泛地

应用在各种数字系统的直接设计中。 阶跃响应不变法保证了连续与离散的阶跃响应相同， 由

它得到的数字滤波器就是假定这些滤波器对阶跃指令具有与它们相对应的模拟滤波器相同的

响应而得到的。 由于 z 变换不易求取， 斜坡响应不变法很少应用。
在响应不变法中， 从 s 域到 z 域的多值对应关系会导致频率混叠现象， 为了克服这一缺

点， 双线性变换法是一种性能较好的可选方法， 它可使 s 域与 z 域保持单值映射关系， 从而

有效地克服了 z 变换中由于多值映射带来的频谱混叠问题， 其典型应用在无限冲激响应

（IIR） 数字滤波器的设计中。 双线性变换法可按式 （5-29） 用两个 s 域的线性函数的比值来

逼近 z。 从 z 的定义开始：

z = eTs = e
Ts
2

e - Ts
2

（5-38）

eT s的泰勒级数为

z = eTs = 1 + sT + （ sT）
2！ + （ sT）2

3！ +… （5-39）

用泰勒级数的前两项代入式 （5-38）， 得到

z≈1 + sT / 2
1 - sT / 2 （5-40）

对式 （5-40） 变换得到

s≈2
T

z - 1
z + 1

■

■
■

■

■
■ （5-41）

式 （5-41） 能用来获得逼近任一 s 域函数的 z 域传递函数， 并且不会产生频率混叠。 式中左

边把 s 带换成 jω 就是 G （ s） 的频率特性； 右边把 z 代换成 ejωT就是 H （ z） 的频率特性。 这

两个频率特性函数相近但不相等。 假设 G （ jω） 在 ωA和 H （ejωT） 在 ωD时， 频率特性值相

等， 即：
G（jωA） = H（ejωDT） （5-42）

代入式 （5-41） 有

jωA = 2
T ·ejωDT - 1

ejωDT + 1
= 2
T ·ejωDT / 2 - e - jωDT / 2

ejωDT + e - jωDT / 2
= 2
T ·

2jsin （ωDT / 2）
2cos （ωDT / 2）

= j 2
T tan

ωDT
2 （5-43）

最后得到

ωA = 2
T tan

ωDT
2 （5-44）

分析式 （5-44）， 正切函数把 s 平面压缩在 s1 平面中的 - jπ / T≤jω≤jπ / T 水平条带内，
即图 5-4 中主频谱范围， 则 s1 平面与 z 平面建立的映射关系， 即式 （5-41） 必然是一一对

应关系， 且不发生混叠。 双线性变换法正是源于复频域中的二次映射的方法有效地解决了 z
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图 5-12　 双线性变换的非线性频率畸变

变换带来的多值映射问题。
由式 （ 5-44 ） 发现， 双线性变换

后， 频率特性相等的点上频率 ωA和 ωD

并不相等 （ω = 0 除外）。 对于数字滤波

器设计来说， 如果单纯地做双线性变换，
则所得的数字滤波器的频率特性将发生

畸变， 甚至连截止频率都相差甚远。 图

5-12 以一个低通滤波器为例表示这种非

线性频率畸变。
图 5-12 中左上部是模拟滤波器的频

率特性， 右下部是数字滤波器的频率特

性， 在频率轴方向被非线性地压缩了， 与模拟滤波器差别较大。 其实， 脉冲响应不变法并没

有这种频率特性的非线性畸变， 如果不发生频谱混叠， 则得到的数字滤波器与模拟滤波器的

频率特性基本相同。 在这一点上， 脉冲响应不变法反而优于双线性变换法。
为了使数字滤波器的幅频特性在截止频率 ω0上与已知的模拟滤波器相同， 需要对双线

性变换进行修正。 修正后双线性变换的好处是可以用来确保相位与增益在某一频率处有等效

性。 这在特定频率期望严格等效的场合下 （例如陷波滤波器） 是非常有用的。 按

式 （5-44）， 式 （5-41） 可修改为

s≈
ω0

tan （ω0T / 2）
z - 1
z + 1

■

■
■

■

■
■ （5-45）

式中　 ω0———期望严格等效的频率。
参照式 （5-43） 推导过程， 式 （5-45） 逆推得到

s = jω0
ejω0T / 2 + e - jω0T / 2

ejω0T / 2 - e - jω0T / 2
z - 1
z + 1

■

■
■

■

■
■

= jω0
ejω0T / 2 + e - jω0T / 2

ejω0T / 2 - e - jω0T / 2
ejωT - 1
ejωT + 1

■

■
■

■

■
■

= jω0
ejω0T / 2 + e - jω0T / 2

ejω0T / 2 - e - jω0T / 2
ejωT / 2 - e - jωT / 2

ejωT / 2 + e - jωT / 2
■

■
■

■

■
■

（5-46）

因此， 当 ω = ω0时， 因数相对消， 只剩下 s 的确切值： s = jω0， 这意味着当传递函数在

期望弯曲频率处估算时， 这种近似是严格准确的。
最后， 本节还需要再提到一种变换方法， 即差分变换方法。 它源自数值积分思想， 按后

差方式和前差方式， s 与 z 的关系式分别为

s = 1 - z -1

T （5-47）

s = 1 - z -1

Tz -1 （5-48）

前差变换法， 由于式 （5-48） 不能保证变换前后有对应的稳定性关系， 在数字系统中

很少采用； 而后差变换法， 因为式 （5-47） 变换简单， 且当 T 很小时， 性能也较好， 因此

常用在对已有模拟系统的离散化实现中， 具体内容请参看第 8 章 “控制器” 8. 2 “PID 控制
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器实现” 所述内容。
综上所述， z 变换方法的实质是传递函数由 s 域到 z 域的等效。 “等效” 是指在时域特

性、 频率特性和稳态增益等方面的相近。 不同离散方法所具有的特性不同， 并且接近程度也

不一致。 因此， 必须要了解不同方法的特点， 并且确定出哪种特性是最重要的， 以此来选择

合适的 z 变换方法。

5. 2　 数字控制器研究方法

图 5-2 原理结构框图可以用图 5-13 结构框图抽象表示。 图中 A - D 转换器抽象为采样

开关 T （第一个开关）， D - A 转换器抽象为开关 T （第二个开关） 和零阶保持器 Gh（ s）， 微

处理 （控制） 芯片中的控制器抽象为 Gc （ z）， 连续模拟控制对象抽象为 Gp （ s）。

图 5-13　 数字控制系统结构框图

根据对数字控制器 Gc 传递函数理解的不同， 在数字系统设计中， 也相应地存在着模拟

化研究和数字化研究两种不同的分析和设计方法。 本书如果无特殊说明， 所述的研究方法都

是指模拟化研究。

5. 2. 1　 模拟化研究方法概述

模拟化研究方法， 又称为间接设计法， 是将 Gc 用连续控制器来代替， 使得整个系统可

以用连续的设计方法来确定模拟控制器 Gp（ s）， 再将其离散化， 以便使微处理器实现数值运

算。 由于连续系统的校正设计早已为工程人员所熟悉， 因而这种方法被广泛采用。
模拟化设计过程如图 5-14 所示。 在 e（ t） 到 u（ t） 的信号流中， 模拟系统由采样传递函

数 Gs（ s）， 控制器传递函数 D（ s） 和保持传递函数 Gh（ s） 组成。 式 （5-7） 阐明了 Gs（ s） =
1 / T， 式 （5-22） 表明 Gh（ s） = Te - Ts / 2。 设计的重点是根据系统的性能要求， 对连续被控对

象 Gp（ s） 进行校正， 确定出 D（ s）。 最后， 对模拟控制器 D（ s） 进行离散化， 得到 Gc（ z） =
Z[D（ s）]。

图 5-14　 模拟化设计结构框图
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通常为了方便设计， 保持器的延迟时间 e - Ts / 2可以简化为一阶惯性环节， 积分常数即是

延迟时间， 则 Gh（ s） = T / （Ts / 2 + 1）。 如果把数字系统的总延迟时间考虑在内， Gh（ s） 可近

似为 T / （aTs + 1）， a 的取值范围为 1. 1 ～ 2。

图 5-15　 数字化设计结构框图

5. 2. 2　 数字化研究方法概述

数字化研究方法， 又称直接设计法， 是将零

阶保持器和被控对象所构成的连续部分首先离散

化， 然后与 Gc （ z） 串联在一起， 把整个系统当

做完全的离散系统来设计。 这种方法比较直观，
设计更为准确， 可以实现比较复杂的控制律， 因

此更具有一般性。
数字化设计过程如图 5-15 所示。 图中 Gp（ z） 由下式得：

Gp（ z） = Z[Gh（ s）Gp（ s）] = Z[1 - e - Ts

s Gp（ s）] （5-49）

经整理得到

Gp（ z） = （1 - z -1）Z Gp（ s）
s[ ] （5-50）

设计的重点可以按照最少拍无差控制系统的性能要求， 校正被控对象 Gp （ z）， 确定出

Gc（ z）。 最少拍无差控制系统的定义是在典型的控制输入信号作用下， 能在最少几个采样周

期内达到稳态无差的系统。 其闭环 z 传递函数应该具有如下形式：

Φ（ z） =
Gc（ z）Gp（ z）

1 + Gc（ z）Gp（ z）
=m1 z -1 +m2 z -2 +… +mnz - n （5-51）

上式表明， 闭环系统的脉冲响应在 n 个采样周期后变为零， 即系统在 n 拍后到达稳定。
对于控制系统而言， 当然响应快一些更好， 最少拍系统似乎很理想。 但是实际的 z 传递

函数与理论总是有差别的。 这种按某种典型输入设计得最少拍系统， 适应性较差， 更不能忍

受的是， 在非采样时刻一般均存在纹波， 从而增加系统的机械磨损， 故上述最少拍系统的设

计方法只有理论意义， 控制工程上很少真正采用。

5. 3　 微处理器选择

我们再回到图 5-2， 数字控制系统的核心器件当然是微处理 （控制） 芯片， 选择何种处

理器是一项具有挑战性的任务。 设计者必须直接或者间接地从厂商的产品中选择当前的一种

处理器产品， 以满足所有应用要求， 并且这种处理器具有进一步改型的升级路径。 处理器还

必须有资源执行控制算法， 并具有足够的裕度允许执行更高水平的逻辑运算。 在项目研究过

程中， 或者产品及改型升级产品的有效使用期的任何时间内， 更换处理器都是非常困难的。
因此， 控制系统设计者首先必须准确地对产品的处理需求进行估计， 然后使处理器性能

与应用要求相匹配。

5. 3. 1　 选择处理器的基本原则

作为伺服控制系统用单片微处理器， 下面几项功能很重要， 并且是选择微处理器的基本
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原则：
① 处理器要有足够的能力执行必要的控制律， 并有足够的空余时间与资源来执行其他

算法；
② 处理器要有清晰的升级途径；
③ 生产厂商要有新处理器兼容旧处理器的后向兼容历史；
④ 对于团队自身， 处理器语言的编程复杂性要容易接受；
⑤ 处理器厂商要提供高级语言支持和工程需要的开发工具。
原则一是选择处理器的第一步， 也是最关键一步。 在估计运行控制算法的处理资源时，

要考虑执行控制算法所花的时间通常会有某些变动， 例如系统由速度控制改变成位置控制。
设计者必须确认处理实时算法的时间绝对不能超过采样时间， 运行时间超过采样间隔的结果

是严重的， 在最坏情况下， 它可能产生灾难性的故障。
除了控制律， 大多数产品还需要其他算法， 那么该处理器必须在执行控制律时给其他处

理留有足够的空余时间。 在许多系统中， 控制算法可以要求占用总计算时间的一半以上， 这

意味着为改善系统性能而提高采样频率可能会显著地增加系统执行其他算法的公用时间。
编程的难易具有主观性特征， 它与编程工具、 处理器结构和编程团队的经验有关。 选择

得到广泛应用系列的芯片会得到更好的支持， 因为生产厂商从广大市场收益， 从而有能力去

开发编程工具、 计划升级以及考虑向后兼容等事情。
选择处理器是一项将在多年内影响产品开发的工作， 因此必须确认所做的选择是合

理的。

5. 3. 2　 伺服控制系统要求的处理器性能

伺服控制系统中使用的处理器， 除了进行运算处理的 CPU 外， 还要构成控制系统不可

缺少的外围电路， 外围功能的电路必须配置 ROM、 RAM、 定时器、 计数器、 A - D 转换器、
I / O 接口、 通信接口以及中断控制器等， 最重要的外围功能是有能够产生各种 PWM 输出波

形的定时功能， 有根据编码器的两相脉冲信号测量转子的转速和位置的计数功能。
作为实例， 如图 5-16 所示， 用 PWM 逆变器对交流永磁同步电动机进行矢量控制时，

需要采用高性能微处理器。 控制这种逆变器的微处理器的能力决定了电动机控制系统的性

能。 微处理器把速度传感器测出的脉冲信号转换成数字量的转速信号， 把电流传感器送来的

模拟信号在极短的时间内转换为数字量的电流信号， 根据外部的指令进行转速和电流的反馈

控制。 其结果是把计算出的三相交流电压变换为对应的 PWM 信号， 并把 PWM 信号输出给

逆变器。
在决定 CPU 运算处理能力的关键要素中， 指令的执行时间是最重要的。 具有精简指令

集计算机 （Reduced Instruction Set Computer， RISC） 模式的指令体系， 对于基本指令大多可

以一条指令一个周期执行完成。 如果主频再提高， 那么 CPU 的性能就会有飞速的提高。 此

外， CPU 的乘法功能也是非常重要的。
外围电路功能的完备对于单片微处理器是重要的要素。 一般情况是， 内置存储器

（ROM、 RAM） 的存取速度比外部存储器 （ROM、 RAM） 的存取速度要快， 所以与控制算

法相关的程序， 应该尽可能地存放在内置存储器中， 另外， 也必须保证足够大的存储容量。
应该重视 A - D 转换器的性能， 如果希望控制周期缩短， 则 A - D 转换器转换时间的长短不
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图 5-16　 采用微处理器的电动机控制系统的基本结构

容忽视。 设置防止上下桥臂短路的死区时间， 要由 PWM 信号输出功能自动地插入延时

时间。
目前， 能够全部完成图 5-16 处理功能的单片微处理器不占少数， 选择一款最合适的微

处理器显得尤为重要。

5. 3. 3　 数字信号处理器 （DSP）

DSP 一经问世， 首先从机床和工业机器人中的伺服电动机控制等所谓高端的电动机控制

领域开始了数字化控制进程。 其后， 随着 DSP 的价格降低， 数字电动机控制技术已经普及

到通用的伺服电动机和通用的变流装置等低成本的产品中。 在 21 世纪的今天， 可以说， 在

一定等级以上的高性能电动机控制中， 都采用了 DSP。
1. 电动机控制用 DSP
电动机控制领域， 高性能化和节能化的要求逐渐地在提高， 应用于这种领域称为单片

DSP 电动机控制器的 DSP 芯片已被研究开发出来。 TI 公司的 TMS 320 24x / 240x 系列芯片就

是这样的器件。 在最高端的 40MIPS （MIPS 为百万条指令 / s） 定点处理能力的 DSP 内核中，
程序存储器 （ROM）、 数据存储器 （RAM）、 PWM 输出电路、 A - D 转换器、 转速编码器接

口、 串行通信接口和通用 I / O 接口等单元都集成在单硅片内， 以同样的成本替换以前的单片

机， 可以极大地提高电动机控制性能。
该系列中性能最强的 TMS 320 LF 2407 的结构框图如图 5-17 所示。 该系列的电动机控

制用外围电路中， 核心单元是称为事件管理器 （EV） 的模块。 这种 EV 模块包含 2 个 16 位

定时器、 5 个比较单元、 死区时间单元、 PWM 输出控制单元以及 3 个跟踪捕获单元。 根据

这些单元的功能， 可以产生三相逆变器用的 6 路 PWM 输出信号。 它有对称型、 非对称型以

及空间矢量型三种 PWM 输出可供选择， 在 PWM 信号中， 可以插入时间可调的死区时间。
根据软件和外部信号可以控制输出有效 /无效 （高阻态）， 因此该系列芯片的外围电路可以

实现完整的 PWM 输出信号。 另外， 该外围电路还备有 2 个 16 位 PWM 输出 （共计 8 个）。
逆变器侧以外的功率因数改善电路 （PAM 用） 的晶体管开关也可以并入芯片中。 跟踪捕获

单元是安装在电动机轴上的编码器的接口电路， 它具有把相位差为 90°的 A 相和 B 相脉冲信
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号变换为 4 倍的脉冲信号和方向判别信号的变换电路， 它可以选择基于检测编码器脉冲数的

位置信号作为反馈信号或选择基于检测编码器脉冲频率的速度信号作为反馈信号。 并且， 根

据反馈的脉冲信号， 可以由事件管理器 （EV） 模块产生与 PWM 载波信号同步的时间信号，
作为 A - D 转换器的同步变换信号。

图 5-17　 TMS 320LF 2407 结构框图

表 5-3 给出了这一系列芯片的一览表。 表中的产品标记 F 或 LF 的芯片表示内置

FLASH， 标记 C 或 LC 的芯片表示内置掩模 ROM。
表 5-3　 TMS 320 C24x / LC240x 一览

项目 LF2407 LF2406 LF2402 LC2406 LC2404 LC2402 F240 C240 F241 C242 F243

MIPS 40 40 40 40 40 40 20 20 20 20 20

RAM 容量 / k 字 2. 5 2. 5 0. 544 2. 5 1. 5 0. 544 0. 544 0. 544 0. 544 0. 544 0. 544

闪速存储器容量 / k 字 32 32 8 — — — 16 — 8 — 8

ROM 容量 / k 字 — — — 32 16 4 — 16 — 4 —

Boot ROM 容量 / 字 256 256 256 — — — — — — — —

定时器数 4 4 2 4 4 2 3 3 2 2 2

CMP / PWM 数 10 / 16 10 / 16 5 / 8 10 / 16 10 / 16 5 / 8 9 / 12 9 / 12 5 / 8 5 / 8 5 / 8

CAP / QEP 数 6 / 4 6 / 4 3 / 2 6 / 4 6 / 4 3 / 2 4 / 2 4 / 2 3 / 2 3 / 2 3 / 2

ADC 位数 / bit 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10

通道数 16 16 8 16 16 8 16 16 8 8 8

转换时间 / ns 500 500 500 500 500 500 6. 6 6. 6 850 850 850

SPI 有 有 — 有 有 — 有 有 有 — 有

SCI 有 有 有 有 有 有 有 有 有 有 有

CAN 有 有 — 有 — — — — 有 — 有

数字 I / O 数 41 41 21 41 41 21 28 28 26 26 32

电源电压 / V 3. 3 3. 3 3. 3 3. 3 3. 3 3. 3 5. 0 5. 0 5. 0 5. 0 5. 0

接口数 144 100 64 100 100 64 132 132 68 68 144
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该系列的 LF2407、 LF2406、 LC2406 和 LC2404 型芯片， 具有两组 EV 单元， 可以同时控

制两台电动机。 这种 EV 单元在多台直流电动机和多台 SR 电动机的驱动控制中也能够使用。
A - D 转换器分辨率为 10bit， 模拟信号输入通道最多可达 16 路， 最高转换速度可达 0. 5μs。
此外， 该型芯片还具有模拟输入通道切换和连续 A - D 转换的自动时序控制功能， 具有看门

狗定时器、 通用 I / O 端口、 2 类串型通信端口以及 CAN 接口等。
2. 新一代电动机控制用 DSP
DSP 已经被广泛地应用， 如图 5-18 所示， 但是在越来越高性能的电动机控制领域， 即

使是现在的 DSP 家族产品， 功能上与人们的预期也存在很大的差距， 工程师们期望着有更

高性能的 DSP 出现。

图 5-18　 电动机控制中 DSP 应用趋向

2001 年， 32 位 TMS 320 C28x DSP 问世了， 从此开始了 DSP 发展的新阶段， 它与 C24x /
LC 24x 系列保持向后兼容性。 C28x 内核特有部分结构如图 5-19 所示。 它具有以下特点：

① 能够处理复杂算法的高速运算能力， 达到 400MIPS；
② 32 × 32 = 32 （1 机器周期） / 64 （2 机器周期）；
③ 可实现 32 位精度以上的高精度运算， 即 32 位定点 /浮点 DSP；
④ 具有应对实时控制要求的高速抢占响应功能， 抢占响应时间为 20 ～ 40ns；
⑤ 工业界最高效率的 C 语言代码；
⑥ 方便的实时监控跟踪通道， 具有 20Mbit / s 以上的数据读取和实时校验功能等。
3. 开发环境

德州仪器 （TI） 公司提供多种开发工具。 代码开发平台 CCS （Code Composer Studio）
是一种功能强大的 DSP 集成开发工具， 它可以连续进行从代码开发到程序调试等工作， 可

以用 C 语言编程， 反汇编， 用多窗口实时显示寄存器、 存储器和变量， 用图形表示基于探

针 /指针变量的文件 I / O， 能够定制基于 C 语言风格的脚本语言。 并且， DSP 本体内置所谓

JTAG （联合测试工作组， 并且可能通过 JTAG 仿真接口与 DSP 进行连接， 在 DSP 本地上随

时进行仿真和调试） 的仿真器和接口， 可以在本体上随时进行仿真和调试。 图 5-20 是它的

操作画面和代码编辑编译器。
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图 5-19　 TMS 320 C28X 内核

图 5-20　 CCS 操作画面和代码编辑编译器

同时， CCS 是 TI 的实时 eXpressDSP 软件技术和开发工具策略的一部分， eXpressDSP 技

术对设计过程中快速起步及节省宝贵时间非常有帮助， 并且使开发者能够充分利用 TMS320
系列 DSP 潜能。 eXpressDSP 软件和扩展工具如图 5-21 所示， 它主要包括：

① DSP / BIOS 内核， 具有可扩展性， 是实时软件的基础；
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② TMS320 系列 DSP 算法标准， 使应用程序具有互操作性和可再使用标准；
③ 设计就绪代码， eXpressDsp 参考框架可以快速开始 DSP 设计， 为许多应用提供参考。

图 5-21　 eXpressDSP 软件和扩展工具

5. 4　 系统中的混合地设计

数字控制系统总是会需要混合设备， 如 A - D 转换器和 D - A 转换器， 它们与 DSP 连

接， 出现了数字地和模拟地两个零等电位。 如何将这两个地有效地连接在一起， 如何对数字

控制系统中的混合地进行设计一直成为人们备受关注的问题之一。 可以这样认为， 一个良好

的混合地设计通常是数字控制系统成功实现的必要环节之一。
混合地设计通常的方法如图 5-22 所示。 它把印制电路板 （ PCB） 的地分成模拟地

AGND 和数字地 DGND， 用最短的铜线将混合设备的 AGND 引脚和 DGND 引脚接在一起， 这

一点星形接地系统把分开的地信号统一起来。

图 5-22　 单混合器件的地设计原理
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这种方法一般用在单板 PCB 和适合单个 A - D 器件或者 D - A 器件设计中。 对于有多个

PCB 的系统显然不是最佳的。 这是因为在不同 PCB 中有多个 A - D 器件或者 D - A 器件， 或

者同一个 PCB 中有多个 A - D 器件或者 D - A 器件， 按照图 5-22 的所示方法， 就会有多个

连接点， 如图 5-23 所示， 这些点很有可能对地形成地回路， 而不再是单点接地。

图 5-23　 多点接地的结果

为了解决上述问题， 采用图 5-24 所示的方法设计， 该方法适合的混合设备需要低电流

特性。

图 5-24　 低电流特性的多混合器件的地设计原理

由于混合器件是低电流， 模拟地受到数字电流的影响是微小的， 可以把混合设备看作是一

个模拟元件设计， 它的 DGND 引脚引入模拟地。 这种情况， 数字电源是不会直接连到模拟电源

上的， UD 需要通过耦合电容， 直接引入数字地， 同时在它与 UA 之间需要串联滤波器。
放置一个缓冲寄存器的目的是隔离混合设备的输出， 使得数据总线不受其噪声干扰。 在

混合设备输出和缓冲寄存器之间串入电阻 R， 以降低瞬态电流对数字转换的影响。
模拟地与数字地之间由于存在噪声会有一定的微小电压差 UN， 通常这个电压差是不会

造成危害的， 除非超过了一定值， 这个电压差通常都非常小， 大约有几百毫伏， 准确值能够

从器件手册中查到。 为了避免这种情况发生， 两者之间用一对反并联的肖特基二极管连接在
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一起， 肖特基二极管的作用是削弱两者之间的这个压差。
最后， 把模拟地 AGND 和数字地 DGND 连接到星形接地系统， 如图 5-25 所示。 图中多

个模拟地 A 和多个数字地 D 分别接到模拟地层和数字地层， 两个地层最终再汇聚到一点，
即星形连接系统， 为了尽可能地降低电阻和电感特性， 这个汇聚点通常由母线排， 或者是宽

的铜线构成。 最终， 仅有这个星形地与电源构成回路。

图 5-25　 混合地的星形接地系统原理结构

对于另外一些混合设备， 例如∑ -Δ 型的 A - D 器件， 或者 DSP 内部 A - D 设备， 通常

具有较大电流的特性， 因此会带来更大的噪声， 如果仍是按照图 5-24 设计， 由于 UD 与模

拟地 A 之间的电容不能选用超大容值进行耦合， 数字电流会流向模拟地， 影响转换。
出于这种情况下， 数字电流流入模拟地带来的影响是很难预计得到的， 建议采用图 5-

26 所示的方法设计具有大电流特性的混合器件的多板系统。

图 5-26　 大电流特性的多混合器件的地设计原理

它的设计原理类似于图 5-22， 混合器件的 AGND 引脚引入模拟地， 而 DGND 引脚引入

数字地。 这样， 数字部分与模拟部分互不受影响， 因而得到了很好的隔离。 两者之间的噪声

只产生在器件引脚 AGND 与 DGND 之间， 因此在模拟地与数字地之间可以用反并联的肖特

基二极管， 或者是磁珠将其连接在一起。 需要注意的是， 磁珠的使用会受到应用系统的限

制， 它通常不适合出现在高分辨率系统中。
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第 6 章　 传感器技术和检测数据处理

伺服控制系统包括电流反馈、 转速反馈和位置反馈。 本章讲述了检测这些信号的传感器

原理和使用方法。 由传感器得到的数据通常是不能够直接用于计算的， 需要做一定的处理。
检测数据处理过程包含两个部分， 即数据采样和数据工程量转换。 对于传感器是模拟量输出

的， 大多数是用 A - D 完成数据采样， 出于对分辨率和 A - D 价格的考虑， 在数据采样过程

中有可能会使用过采样技术； 数据工程量转换， 即把采样后的数据转换成对应的工程量单位

的标幺值， 使之便于参与控制律计算。

6. 1　 电流传感器

检测电动机绕组中流过的电流大小的方法有： 通过检测电流所产生的磁场强度的方法和

通过检测串联在电流回路中分流电阻所产生的电压降的方法。

图 6-1　 霍尔元件的电流检测原理

6. 1. 1　 利用霍尔元件检测

第一种检测方法如图 6-1 所示， 是利用霍

尔元件检测电流。 霍尔元件检测原理是在被切

去一部分的铁心上绕上导线， 然后在铁心的切

口处放置霍尔元件， 通过检测霍尔元件的输出

电压来检测电流。 在 PWM 逆变驱动电路模式

下， 如果把电动机定子绕组相端子的导线绕在

缺口铁心上， 变化的相电流改变了磁场强度，
从而使霍尔元件输出电压发生变化， 这个微小

的变化通过差分运放及驱动补偿后， 输出电压

或者电流的检测信号。 这种直放式霍尔电流传

感器性能稳定， 可靠性高， 且电路简单， 但是带宽较窄， 适合于测量直流到数千赫电流。
磁平衡式霍尔电流传感器是在前述原理的基础上， 加上了磁平衡原理。 即集磁环上增加

补偿线圈 N2， 一次电流所产生的磁场作用于霍尔元件， 输出电压信号经过功率放大器输出

补偿电流， 补偿电流作为负反馈流入二次补偿线圈。 二次补偿线圈产生的磁场与一次电流产

生的磁场相反， 因而补偿了一次磁场， 使霍尔输出逐渐减小， 当一次和二次磁场相等时， 补

偿电流不再增大， 这就是磁平衡检测的原理， 如图 6-2 所示。
图 6-2 主要由磁电转换部分、 放大部分及驱动补偿线路部分组成。 其瞬态工作过程如

下： 当 I0通过磁环， 霍尔元件检测出 N1 I0所产生的磁场信号， 经功率放大器 A 输出 U0， 并

提供反馈电流 I。 由于 N2 为补偿线圈， I 流过线圈时不会发生突变， 而是逐渐上升。 N2 I 所
产生的磁场补偿了 N1 I0所产生的磁场， 使霍尔元件输出降低， 同时减慢 I 上升。 当 N2 I =
N1 I0时， 磁场为零， 霍尔元件输出为零。 由于线圈的缘故， I 还会再上升， 这样 N2 I > N1 I0，



图 6-2　 磁平衡式霍尔电流传感器检测原理

使霍尔元件输出变号， 同时 I 减小。 如此反复在平衡点附近作振荡， 因此这样的平衡为动态

平衡。 建立时间往往在 1μs 以内， 整个测量回路形成闭环系统。 从图中分析可以得到， 整个

回路的频响， 关键在于中间的功率放大器部分， 放大级往往设计成具有较大的增益和较高的

电压上升速率， 这样才能保证 I 快速跟随 I0， 因此它与直放式相比， 能够使测量回路具有较

宽的带宽和较高的测量准确度。
目前大部分市售的霍尔检测元件已被制造成模块化产品， 从厂商提供的性能表中可看

出， 霍尔磁平衡式电流传感器一般响应时间在 1μs 以内， 上升速率可达到 50A / μs， 带宽为

0 ～ 50kHz， 检测相对误差低于 1% ， 并且利用调整线圈的匝数， 检测范围可以从 1A 以下的

小电流， 直至 100A 以上的大电流。 因此常被用于伺服控制系统中， 作为电流检测装置。
为了满足 A - D 采样器件的输入要求， 通常这种电流传感器需要外置运放电路， 如图

6-3所示。 图中是一种霍尔电流传感器的典型采样电路， 由于 TI 公司的某些 DSP 芯片内部的

模 -数转换器 （ADC） 模块要求输入 0 ～ 3V 的单极信号， 因此必须将霍尔电流传感器

（LEM 电流传感器） 输出的小电流信号转换为电压信号 （电阻 R1 两端）， 再经过放大滤波

（AD7650 放大器） 后输入 DSP。 这样， 就可将具有正负极性的电流反馈信号转换成单极性

信号送入 DSP。

图 6-3　 LEM 传感器电流采样电路

考虑到这种较为理想的电流传感器成本相对较高， 下节介绍另外一种电流检测方法， 其

特点是在检测 20A 以下的小电流的场合， 具有价格优势， 并且同样具有较高的测量准确度。

6. 1. 2　 利用分流电阻检测

第二种检测方法是利用分流电阻检测电流。 分流电阻检测原理是采用在电动机的主电路
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输出侧中串联分流电阻， 通过检测分流电阻上的电压降来检测电流的方法。 如图 6-4 所示，
在 PWM 方式的逆变驱动电路模式下， 如果把分流电阻串联到电动机的主电路中检测电流，
由于 PWM 的上桥臂 a 导通和下桥臂 b 导通， 电流按虚线所指从开关 a 流经分流电阻 Rs、 电

动机定子绕组、 开关 b， 返回到地。 RS 两端会产生 0 ～ 300V 的瞬间变化 （AC220V 电源的场

合）， 在这样具有强电的电路检测中， 是不能用简单的放大电路来检测电阻两端电压的， 一

般常用的方法是利用隔离放大器来实现这种检测。

图 6-4　 分流电阻检测原理

图 6-5 是安捷伦公司的一款集成隔离放大器 （HCPL - 7840） 的检测电路。 通过分流电

阻 RS 取其两端的电压输入 HCPL -7840 的引脚 2、 引脚 3， 经过隔离调制后输出差分电压信

号， 通过运算放大器可实现差分放大， 最后接入 A - D 模块。 R1 和 C1 组成低通滤波器对检

测信号进行适当滤波。 HCPL -7840 的供电电源要分清楚： 引脚 4 是强电侧 （一次侧） 基准

电位， 引脚 1 需要以这个电位为基准的 5V 电压； 引脚 5 是弱电侧 （二次侧） 基准电位， 与

其对应的引脚 8 也需要 5V 电压。

图 6-5　 HCPL - 7840 隔离放大器电流采样电路

HCPL -7840 包含有一个∑ -Δ 型的 A - D 转换器， 同时还匹配有一个 D - A 转换器， 其

工作原理如图 6-6 所示。 输入直流信号经过∑ -Δ 调制器送至编码器进行量化、 编码， 再在时

钟信号控制下驱动发光二极管发光。 由于电流强度不同， 发光强度也不同， 在解调端有一个光

电管可检测出这一变化， 并将接收到的光信号转换成电信号， 然后送解码器和 D - A 转换器还

原成模拟信号， 经滤波后输出。 干扰信号因电流微弱而不足以驱动发光二极管发光， 因此在解

调端没有对应的电信号输出。 所以在输出端得到的只是放大了的有效直流信号。

图 6-6　 HCPL - 7840 隔离原理框图
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另一种隔离采样电路仅采用 HCPL -7840 工作原理前部分隔离功能， 而检测器电路直接

通过 A - D 转换器送出。 这种隔离型 A - D 转换器能直接将模拟信号转化为数字量输出， 作

为 DSP 的数字信号输入。 它具有波形稳定、 输入数字量偏差小以及数据准确度较高等优点。
图 6-7 是采用该工作原理的一种较为典型的电流检测电路。 图中， HCPL - 7860 / 0872 是一

组用于隔离 ADC 转换的 IC， 其中 HCPL -7860 为隔离调制部分， HCPL -0872 为数字接口部

分， 它们共同组成一套隔离可编程双芯片 A - D 转换器。 HCPL - 7860 将输入的低带宽模拟

电压信号转化为高速串行数据流， HCPL - 0872 将其转化为 15 位的字输出， 输出支持同步

串行接口协议， 可与带有 SPI 接口的微处理器直接连接。

图 6-7　 隔离型 A - D 转换器电流采样电路

采用图 6-5 和图 6-7 这两种电路进行电流检测时， 分流电阻的阻值通常会因为功耗的原

因， 而选取得很小， 通常在十几毫欧以内， 甚至更低， 检测出的电压也同时相应降低到很

低。 因此， 必须注意分流电阻的精度选择和布线问题， 因为对具有低阻值的分流电阻来说，
一个很微小的变化就会引起较大的测量误差。

影响阻值准确度的客观因素主要有材料特性、 器件规格和生产工艺等方面。 要选择具有

低温度系数、 低热电动势且长期稳定性的阻值材料， 例如锰镍铜合金 （Manganin）。 同时，
尽可能选择低热内阻、 四端子电路设计的电阻器。 在低阻值电阻器的情况下， 不能忽略端子

及引线的影响， 必须直接连接电阻材料两端的附加端子来进行电压检测。
在设计印制电路板时， 对分流电阻两端引出的信号线布线要缜密地考虑， 如图 6-8 所

示。 引向放大器的两条 S 线围成的区域越小越好， 尽量或者最好在 PCB 的不同层面之间平

行布线， 这样 S 和电阻器就不会构成环状的天线结构， 从而避免了因电流通过产生的磁场和

外围磁场而形成的感应电压。

图 6-8　 印制电路板表贴分流电阻器推荐布线
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6. 2　 速度传感器

最典型的速度传感器是测速发电机。 图 6-9 所示是无刷测速发电机的结构， 无刷测速发

电机的结构与交流伺服电动机相同， 转子侧相当于磁铁。 有 4 个检测绕组， 分别检测相位相

差 90°电角度的感应电压。 因为这个感应电压本身是交流梯形波， 所以可以用简单的位置传

感器 E 检测磁极的位置， 依次控制电子模拟开关 a、 b、 c、 d， 模拟开关交替切换梯形波的

平滑区间， 将其送至运算放大器， 最后输出为一正比于转速的直流信号。 若电动机反向旋

转， 各相绕组交流反电动势反相， 输出的信号极性变为负。

图 6-9　 无刷测速发电机的结构

由于无刷测速发电机的相绕组电感存在固定的滞后因素， 通常在采样通道串有大阻值电

阻 （如 100kΩ）， 以降低回路时间常数， 提高其动态响应性能。 这种无刷测速发电机和有刷

直流测速发电机相比， 除了消除由电刷带来的诸多问题之外， 一个明显的优点是在零速附近

不存在有刷发电机的不灵敏区。
如今， 在电动机控制系统中， 几乎看不到使用测速发电机的情况， 都使用了位置传感器

检测速度， 降低了成本和体积小型化。 如果就性能而言， 测速发电机仍然是最好的速度传感

器， 特别在低速区域。 因为测速发电机是模拟信号输出， 从理论上讲， 它的检测分辨率是无

限大的， 所以是其他速度传感器无法达到的， 这也是控制上的重要因素。 因此， 在一些高端

伺服系统应用中， 尤其在速度很低时， 还是能看到测速发电机的， 例如控制雷达盘或者望

远镜。

6. 3　 位置传感器

在工业应用中， 大多数伺服控制系统采用位置传感器作为仅有的运动传感器， 兼做速度

传感器。 位置传感器通常不是编码器， 就是旋转变压器带一个 R - D 变换器。 在这两种情况

下， 系统只能以特定的分辨率感知传感器的位置。 伴随着电子技术的发展， 编码器越来越倾

向于高性能化， 而在抗恶劣环境和高可靠性应用场合， 旋转变压器具有优势。
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6. 3. 1　 光电式增量型编码器

图 6-10　 光电式旋转编码器的基本结构

编码器分为光电式和电磁式， 后者的

分辨率和准确度远不如前者， 所以现在大

部分场合还是采用光电式编码器。 光电式

旋转编码器的基本结构如图 6-10 所示， 由

以下四个部分组成： 光源、 转盘、 固定孔

和受光器件。 转盘又称为动光栅， 固定孔

又称为定光栅或是遮光板。 使用 LED （发
光二极管） 作为光源， 光线通过转盘狭缝

和固定狭缝， 被光电管接收， 转换成为电

信号， 然后经过比较器把电信号进行整形，
变为数字信号输出。

光电式编码输出的响应频率取决于受光器件、 电子处理电路的响应速度。 编码器的分辨

能力是以编码器轴转动一周所产生的输出信号， 也就是用脉冲数 /转 （ppr） 表示的， 并以

此定义为编码器的分辨率， 因此光栅盘上的槽或窗口数目就等于编码器的分辨率。 通常受光

器件和电子处理电路的响应速度是不会限制编码器的输出响应频率的， 因此光电编码器可满

足大多数伺服应用的要求， 反馈速度快， 输出可以看做理想的传感器。 这样一来， 编码器的

分辨率决定了最高转速。
编码器转盘狭缝和固定狭缝一般是在玻璃片上刻制而成。 在玻璃片的表面上， 蒸附着一

层金属铬， 然后利用光刻技术按等距加工制成。 狭缝宽度限制了编码器的分辨率， 编码器分

辨率越高， 所需的狭缝宽度越小， 甚至小到无法加工的程度， 同时， 狭缝非常细， 也限制了

LED 的透光量， 所以这种结构的编码器很难提高分辨率。 在工业电气传动中， 根据不同的

应用对象， 可选择分辨率为 500 ～ 5000ppr 的光电式增量型编码器。 在国内， 交流伺服控制

系统中常选用分辨率为 2500ppr 的增量型编码器。
光电式增量型编码器的特点是每产生一个输出脉冲信号就对应一个增量位移角， 但不能

通过输出脉冲区别是哪一个增量位移角， 即无法区别是在哪个位置上的增量， 编码器能产生

与轴角位移增量等值的电脉冲。 这种编码器的作用是提供一种对连续轴角位移量离散化或增

量化以及角位移变化 （角速度） 的传感方法。
在交流伺服电动机中使用的增量型编码器的输出信号有 6 路， 即 A、 B、 Z 相和 U、 V、

W 相， 且每路差分输出， 如图 6-11 所示。 编码器接口电路采用一种称为正交解码的技术，
基于 A、 B 相信号来实现。 通常， 遮光板上所刻制的两条缝隙 A 和 B 使输出信号的电角度相

差 90°， 即所谓两路输出信号正交。 由于正交的缘故， 可以通过 A 与 B 之间相位超前或滞后

电角度来判定电动机转动的方向。 同时， 在增量型编码器中还备有用作参考零位的标志脉冲

或指示脉冲 Z， 圆盘每转动一周， 只发出一个标志脉冲。 因此， 在转动圆盘和遮光板相同半

径的对应位置上刻有一道透光缝隙。 标志脉冲通常与数据通道有着特定的关系， 用来指示机

械位置或对累积量清零。
U、 V、 W 相用来检测交流伺服电动机的磁极位置。 它们的相位相差 120°电角度。 如果

电动机的磁极数为 2p （p 为极对数）， 则分辨率为 p 脉冲 /转。 通常， 伺服系统根据这个信号

111第 6 章　 传感器技术和检测数据处理



图 6-11　 光电式增量型编码器的组成与输出信号波形

来检测出磁极的初始位置， 把磁极所在区间的中间位置作为矢量控制的初始位置角。 因此，
这个初始位置角总是存在一定的误差， 误差范围在 - 60 / p ～ 60 / p 电角度之间。 不必担心初

始角的检测误差， 它不会影响电动机稳定起动时对初始角检测的要求。 而且通常当永磁体磁

极转动遇到 Z 相脉冲后， 会根据 Z 信号作为零位置重新标定转子位置， 此后转子位置的准

确度由编码器 A、 B 正交后产生的 4 倍分辨率决定。

6. 3. 2　 光电式绝对型编码器

如果接通电源后不进行回归原点的操作， 增量型编码器就不能检测到绝对的位置。 与之

相反， 绝对型编码器是一种能够输出绝对位置的传感器， 它主要应用于机器人等领域。
绝对型编码器的基本结构如图 6-12 所示， 转盘狭缝做成多个位道， 一般是将 n 位

（bit） 分辨率的绝对型编码器做成 n 个位道。 这种位道的模式对应 n 位格雷码， 在接收体上

沿半径方向配置 n 个光电接收器件 （光电管）， 利用这些光电接收器件检测各个位道的信

号， 经过波形整形后， 输出 n 位的绝对位置信号。
本方式的绝对型编码器中， 固定盘上对应的每个位道只有 1 条狭缝， 并且它的宽度由最

窄位道的模式所决定， 因此狭缝非常细。 其结果是严重限制了 LED 的透光量， 所以很难提

高分辨率 （增加 bit 数）。 另外， 为了正确输出各位道的信号， 调整工作也是很复杂的。 因

此， 在技术上绝对型编码器要比增量型编码器复杂得多。
针对这种情况， 近年来加强了研究工作， 从整形前的类似正弦波信号入手， 采用内插方

法以提高分辨率， 现在已经开发出具有 17 位的高分辨率、 直径为 35mm 的绝对型编码器，
如日本多摩川 TS5668N20 型 17 位绝对型智能编码器。 由于采用了内插方法， 码盘的位道格

式不再是格雷码， 码盘的物理刻线如图 6-13 所示， 编码器内配有内插电路， 1 圈 1 个正弦

或余弦信号 16 细分以索引 1 圈 16 个周期的信号， 1 圈 16 个周期的信号 16 细分得到 256 个

位置以索引 1 圈 256 个周期的信号， 1 圈 256 个周期的信号 512 细分得到 131072 个位置。
将类似正弦波信号的波形在单个狭缝中进行插值， 从而获得了非常高的分辨率。 狭缝宽

度和标准编码器所用的狭缝宽度只要接近即可， 不再单纯依靠减小狭缝的间距。 图 6-14 是

基于相位检测的内插分割电路， 虽然电路较为复杂， 但能够比较容易地实现 10 位以上的分
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割。 这里 sin ωt 和 cos ωt 是由该分割电路产生的信号， 如果对于编码器的模拟信号 sin θ 和

cos θ 分别乘以 sin ωt 和 cos ωt， 则得到

图 6-12　 光电式绝对型编码器基本结构 图 6-13　 新型绝对型码盘

sin θcos ωt + cos θsin ωt = sin（ωt + θ） （6-1）
将这个信号波形整形， 并检测出与 sin ωt 的相位差， 则可以得到 θ。 很多例子表明， 用上述

的方法提高编码器的分辨率， 就能够提高伺服系统的性能。

图 6-14　 基于相位检测的内插分割电路

θ 通常是多位的二进制数据， 如果以普通方式输出， 电缆的芯数增多， 处理起来很麻

烦。 所以编码器采用串行传送方式居多。 目前的情况是， 不同厂商的串行数据的各格式尚未

被统一起来， 因此必须采用能够与编码器相适应的接收电路。 国内使用比较多的编码器主要

有 Tamagawa （多摩川） 和 Heidenhain （海德汉） 产品。 图 6-15 是多摩川 TS5668N20 型 17
位绝对型智能编码器的接口电路示意图。 多摩川公司自身提供对应编码器的 AU5561 解码芯

片， 用户可以利用解码芯片将串行数据硬件解码后通过数据总线直接与微处理器连接， 根据

微处理器， 总线宽度可以选择 16 位或者 32 位模式。

图 6-15　 采用解码芯片的硬件接口示意图
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图 6-16　 采用 SCI 通信的软件实现示意图

TS5668N20 的通信协议是开放的， 可以查

阅多摩川产品手册。 如果微处理器有串行口通

信功能， 可以直接利用其串行控制接口 （SCI）
来实现与编码器间的通信， 中间经过 RS485 转

换芯片实现差分式输入输出， 接口电路如

图 6-16所示。 从图中可以看出， 编码器数据由

微处理器软件实现， 省去了昂贵的专用解码芯

片处理编码器数据的接收， 这样使得系统结构更加紧凑。 TMS320F2812 的 SCI 是通用异步串

行接口， 具有硬件校验和数据帧校验能力， 可以工作在全双工、 半双工等多种模式下， 通信

波特率可以通过程序设定， 具有 16 级发送和接收先进先出 （FIFO）， 这样一次可以完整接

收编码器发送的数据。

6. 3. 3　 旋转变压器与 R -D 变换器

旋转变压器也常用于位置传感器， 其结构如图 6-17 所示， 它由定子铁心与绕组， 转子

铁心与绕组及转子输出变压器组成。 定子铁心上的两相绕组 S1 - S3 和 S2 - S4 轴线在空间上

正交， 并且相差 90°； 转子铁心上绕有两相正交绕组， 其中一相短接， 为了把转子绕组的信

号无接触地取出来， 故把转子输出变压器的一次绕组接到转子绕组的输出端， 这样就取代了

传统的集电环和电刷。 转子输出变压器二次绕组端为 R1 - R2。

图 6-17　 旋转变压器结构示意图

这种旋转变压器有两种结构： 一种是两相励磁一相输出的结构， 另一种是一相励磁两相输

出的结构。 前者结构是在定子绕组 S1 - S3 和 S2 - S4 分别施加励磁信号 sin ωt 和 cos ωt， 如果

旋转变压器的转子位置由基准位置转过了 θ 角， 则转子的输出为 sin θ cos ωt 与 cos θ sin ωt 相
加的信号， 这个信号也可以表示为 sin （ωt + θ）， 与励磁信号相比， 它只是滞后了相位角 θ， 设

法将这个信号加以处理并提取出来， 就可以得到旋转变压器的转子位置信息， 也就是可以得到

伺服电动机转子磁极位置信息。 实际上， 励磁信号与旋转变压器输出信号之间的相位差即需要

求出的旋转位置， 这种检测方式又称为相位检测方式。 后者结构是在 R1 - R2 端施加励磁信号

sin ωt， 转子位置由基准位置转过了 θ 角， 则在 S1 - S3 和 S2 - S4 分别输出 sin θ sin ωt 和 cosθ
sin ωt 两路信号， 设法从这两路信号中除去励磁分量， 就能得到 sin θ 和 cos θ 信号， 最后求出

旋转位置。 这种检测方式称为跟踪方式。
无论采用哪种结构， 励磁信号使用的频率 ω 一般在 1 ～ 10kHz 范围内， 这个频率在旋转

编码器的规格书中都有注明， 使用的频率最好不要与注明的频率相差过大。 励磁频率对旋转
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变压器处理电路的响应速度影响很大， 如果采用旋转变压器作为伺服控制系统的速度传感

器， 那么 R - D 电路的响应速度必须在 1kHz 以上。 因此， 励磁频率正向较高频率方向发展。
然而， 在以前， 励磁频率的主流是 400Hz。

为了检测出旋转位置 θ， 对检测的信号进行电气处理的电路称为 R - D 变换器。 由上

述分析可知， R - D 变换器在两种结构中是完全不同的。 两相励磁一相输出型的 R - D 变

换器的电路如图 6-18 所示。 它的基本原理是先把旋转变压器的输出信号进行整形， 再用

这个信号把生成励磁信号的计数值锁存。 这个电路中几乎没有模拟电路， 用简单的数字

电路就能够实现， 正是因为这种 R - D 电路的结构简单， 所以在对检测位置准确度要求不

高的应用场合， 常常采用这种方式。 在两相励磁一相输出的场合， 旋转变压器的输出很

容易受到导线阻抗和绕组阻抗的影响。 所以， 旋转变压器与处理电路之间的连接电缆必

须使用厂商指定的电缆， 但即使使用专用的电缆， 也不能避免因温度变化引起的检测角

度的漂移。

图 6-18　 两相励磁一相输出型 R - D 变换电路

一相励磁两相输出型的 R - D 变换器是一种闭环系统， 其电路如图 6-19 所示。 这种电

路的工作原理是使 R - D 变换器的输出 ϕ 与旋转位置 θ 的偏差为零。 实验证明， 在跟踪控制

方式中， 旋转变压器输出的相位误差随温度变化较小。 假定 R - D 估计位置与旋转变压器的

实际位置很接近， 则偏差值 e 由下式近似：

图 6-19　 一相励磁两相输出型 R - D 变换电路

e = θ - ϕ≈sin （θ - ϕ）
sin（θ - ϕ） = sinθcos ϕ - cos θsin ϕ （6-2）

同步整流环节与励磁信号同步地切换极性， 把输入信号变换成直流信号， 通过这个电路

能够去除励磁信号中的 sin ωt 成分。 压控振荡器 （VCO） 电路产生频率与输入信号成比例的
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脉冲， 用计数器计数， 得到 R - D 的输出 ϕ， 并被反馈到乘法型 D - A 转换器用来产生 sinϕ
和 cosϕ。

由于这个电路是零跟随控制电路， 利用提高 VCO 和乘法型 D - A 转换器的分辨率， 可

以非常容易地提高 R - D 变换器的分辨率。 现在已开发出 18 位分辨率的 R - D 变换器。 可

以说， R - D 变换器的准确度几乎由 D - A 转换器的准确度所决定。
为强调转换过程对伺服系统的影响， 图 6-19 中 R - D 所表现的动态性能可以用图 6-20

准确表示。 在图 6-20 中， VCO 电路可以看作是 PI 补偿器， 计数器表现的是积分功能， 从旋

转变压器送出的信号经过同步与三角法相结合， 生成的信号表示旋转变压器的位置 θ， 该信

号同 R - D 输出位置信号 ϕ 相比较产生偏差信号， 偏差信号由 PI 补偿后， 被送到积分器生

成 ϕ。

图 6-20　 理想化的 R - D 传递函数结构

由图 6-20 可以获得 R - D 电路的传递函数。 同步与三角函数并不明显影响动态特性，
旋转变压器实际位置与 R - D 输出之间的关系为

ϕ（ s）
θ（ s） =

Kps + Ki

s2 + Kps + Ki
（6-3）

式 （6-3） 与二阶低通滤波器类似。 在低频段， 分母中 Kps + Ki占主导， 式 （6-3） 可简

化为 1， 因此转换器的影响在低频段并不明显。 但是在高频段， s2 项占主导， 引起了衰减和

相位滞后， 需要设置 PI 补偿器。 在正常情况下， 将增益达到最大值， 可以提高 R - D 的有

效带宽， 这就使相位滞后达到最小。 由于稳定性裕度和噪声一起限制了带宽， 因此典型的

R - D的带宽约为 300 ～ 600Hz。
由 VCO 电路送出脉冲， 必须对一个一个的脉冲进行计数才能获得位置信息， 这种实现

方式称为硬件 R - D 技术。 由于计数脉冲的最高频率是有限的， 一般为几兆赫， 因此这个值

限制了电动机在应用中的最高转速。 例如， 对于一个限于 2MHz 的 R - D 变换器和 14 位分

辨率， 其最高速度为

vmax = 2 × 106 量化单位
s × 1r

214量化单位
× 60 s

min = 7324r / min （6-4）

多数硬件 R - D 变换器可以设定为多个分辨率， 典型的有 10、 12、 14 和 16bit / r。 如前

面给出的例子， 如果应用中要求转速高于 7324r / min， 那么需要将 R - D 的分辨率设定为低

于 14 位， 分辨率从 14 位降低到 12 位， 按式 （6-4） 计算， 将允许 R - D 工作在 29296r /
min。 通常情况下， 要保证 R - D 在满足所要求的最大应用速度前提下， 分辨率应该达到

最大。
旋转变压器反馈信号通常含有比编码器信号更大的位置误差。 一般情况下， 旋转变压器

的定子和转子通过在铁心上缠绕铜线而成， 由于转子和定子几何上的小缺陷以及绕组位置的

偏差使得批量生产的旋转变压器中通常会产生 4 ～ 20min -1的偏差。 特制旋转变压器虽然可
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以做得准确很多， 但是通常价格比较昂贵。 多速旋转变压器 （有时候也称为多极旋转变压

器） 可以提高旋转变压器的准确度， 它将绕组设计成每个机械分辨率可提供多种电气分辨

率， 即可以达到 N 倍分辨率， 则最终产生的位置误差减小到其速度的 1 / N。 以两速旋转变压

器 （N = 2） 为例， 对于限于 2MHz 的 R - D 变换器和 14 位分辨率， 其最高速度为

vmax = 2 × 106

N × 量化单位
s × 1r

214量化单位
× 60 s

min

= 2 × 106

2 × 2 -14 × 60r / min = 3662r / min （6-5）

如果实际应用只需要 3500r / min， 那么可以用 14 位分辨率的两速旋转变压器， 由于两速

旋转变压器机械分辨率较式 （6-4） 提高了 1 倍， 因而测量分辨率较式 （6-4） 有效地提高

了 1 倍。 但是如果系统最大速度是 4000r / min， 那么两速旋转变压器不能采用 14 位分辨率的

R - D。 硬件 R - D 分辨率必须降低到 12 位， R - D 分辨率降低 1 / 4， 而机械分辨率加倍， 最

终测量分辨率较式 （6-4） 减半。 如果有 13 位 R - D 可采用， 那么可以用它来维持测量分辨

率不变， 然而硬件 R - D 一般只有 10、 12、 14 和 16bit / r。
与硬件 R - D 相对应的是软件 R - D， 它具有多个优点。 首先， 它通过取代硬件 R - D

降低了价格， 因为硬件 R - D 通常是驱动器控制部分惟一如此昂贵的部件； 其次， 软件 R -
D 中的转换并不是逐个执行的， 因此最大速度不像硬件 R - D 那样受计数频率的限制； 第

三， 软件 R - D 可以变换带宽， 而硬件 R - D 的带宽由于是通过几个有源部件来设定的， 很

难改变。 对于现成的驱动器， 几乎不可能提供这种灵活性， 用户必须接受由驱动器生产厂商

提供的 R - D 变换带宽。 在设定 R - D 带宽时， 生产厂商必须权衡许多应用的需要。 带宽设

定得太高， 系统会产生过大的噪声， 在电动机为零时， 这种噪声最容易被观测到， 其平均速

度可能为零， 但是小转矩波动可能导致了轴活动。 若带宽设定得太低， 则 R - D 相位滞后太

大， 因此限制了系统的带宽。
软件 R - D 允许用户根据应用来设置带宽。 如果没有苛刻的快速响应要求， 而是要求极

低的噪声， 则用户可以缩小带宽， 甚至可缩小到 100Hz 或者 200Hz， 这样就大大消除了噪

声。 如果应用对噪声不敏感， 而是要求高响应速率， 那就要提高 R - D 的带宽。 有的软件

R - D的带宽配置为 400Hz、 800Hz 和 1200Hz。
硬件 R - D 把旋转变压器信号转换为位置信号， 每次为一个量化单位， 通常把它格式化

为两通道编码器信号以串行口形式等效输出。 由于软件 R - D 并不是一个接一个地转换信

号， 因此它们必须合成地产生编码器信号的等效输出。 编码器信号等效输出的合成需要三个

步骤： 测量旋转变压器从前一个采样开始旋转的距离， 把该距离转换成编码器的等效脉冲

数， 最后把脉冲序列输入到能以编码器格式传递脉冲的部件。 由于输出频率可能很高， 计数

和转换到编码器格式的过程通常在可编程逻辑芯片中进行， 例如现场可编程门阵列 （FP-
GA） 或者复杂可编程逻辑器件 （CPLD）。 合成脉冲的生成有一个缺点， 就是潜在的相位滞

后。 由于需要处理， 编码器脉冲滞后于位置传感器近一个采样时间。 如果速度环在系统中是

闭环的， 编码器脉冲由位置环所用， 那就不必介意这个滞后。 因为位置环运行在相对较低的

带宽条件下， 一个采样时间的滞后并不重要， 特别是在采样率比较高的情况下更是如此。 但

是， 如果系统是一个转矩控制器， 并且速度环在运动控制器中通过采用编码器的等效输出构

成闭环， 那么在快速响应系统中几百微秒的滞后是不容忽视的。
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6. 4　 检测数据处理

6. 4. 1　 过采样和 A -D 分辨率

A - D 转换器通常是伺服控制系统必不可缺的器件， 大多数检测信号都需要通过 A - D
转换器进入数字控制芯片。 根据数字信号处理器对信号的不同要求， A - D 转换器可以是

DSP 内部自带的或者在外部扩展。 对于要检测的模拟量既是有很宽的动态范围， 又要求测量

出其微小的变化， 因此必须使用具有高速采样速率、 高分辨率和高准确度性能的 A - D 转换

器。 然而， 这样的 A - D 器件通常价格昂贵； 另外， 对于高位数的 A - D 器件， 每位代表的

电压信号非常微小， 极易受到干扰， 这也给器件的 PCB 设计带来了一定的难度。 因此， 工

程上通常在最大可选位数 A - D 器件的基础上， 采用过采样技术提高 A - D 转换有效位数，
达到增加分辨率的目的。

因为一个 N 位的 A - D 转换器的输入范围被分成 2N 个离散数值， 每一个数值由一个 N
位的二进制数表示， 所以 A - D 的输入范围和字长 N 是最大量化误差的一个直接表示， 也是

分辨率的一个直接表示。 代表数字值的字长决定了信噪比， 因此通过增加信噪比可以增加转

换的分辨率。 在信号处理理论中， 输入信号以高于自己整数倍的频率进行采样， 可以提高采

样信噪比 （SNR）。 由于量化噪声功率平均分配在带内， 而量化噪声能量是不随采样频率变

化的， 采样频率越高时， 量化噪声功率密度将越小， 这时分布在输入信号的有用频谱上的噪

声功率也越小， 即提高了信噪比 （SNR）。 最后， 只要用数字滤波器将带外的频率分量滤掉，
采样分辨率将会提高。 过采样技术就是根据信号处理理论， 并辅以适当的数字滤波器， 可以

达到比原 A - D 转换器更高的分辨率。
由上可见， 过采样技术提高 A - D 采样有效位数， 不仅跟过采样频率有关， 还和噪声源

密不可分， 过采样过程如图 6-21 所示。 图中通过一个可调的附加噪声信号源叠加在输入信

号上， 即在输入信号上施加抖动， 并且以高于采样频率 fo 的 k 倍的频率 fs 对输入信号采样，
并进行 A - D 转换， 然后对得到的数字序列进行恰当的数据滤波和有规则的数据抽取， 最后

输出的数据就是过采样结果。

图 6-21　 过采样过程框图

附加噪声信号源一般由经验积累得到， 白噪声和三角波都是比较典型的噪声信号源。 在

A - D 转换时总会产生一定的噪声， 这种转换噪声逼近白噪声， 变化幅度至少为 1LSB （最
低有效位）， 因此通常用它作为噪声信号源， 来代替外加的噪声信号源。 但是在特殊情况
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下， 也需要叠加三角波到输入信号。 为了使这种方法的效果达到最佳， 三角波的幅度应为

n + 0. 5LSB （n = 0， 1， 2， …）， 而且要求输入信号与三角波信号不相关。 如果条件不满足，
则必须保证在过采样周期内信号的幅值变化不超过 ± 0. 5LSB。

三角波的产生可以利用微处理器内部的 PWM 输出加上模拟积分器来生成， 如图 6-22
所示。 PWM 的占空比在 0 ～ 100%变化， 由 R3、 C1 组成的积分器将占空比变化的 PWM 波变

换为在 0 ～ 5V 之间变化的三角波， 然后再通过 R2、 R4 组成的分压电路变换为适当幅度的噪

声波， 分压比例根据三角波值的要求来计算。

图 6-22　 附加三角波噪声源的过采样电路

抽取就是对获得的过采样数据以一种较低的速率重新进行采样。 同模拟信号采样前要进

行抗混叠滤波一样， 对数字化的过采样数据进行抽取也存在相同的问题， 所以必须用数字滤

波器对过采样数据进行滤波。 也就是过采样数据要先滤波再抽取。 滤波的截止频率应该与抽

取率对应， 如果要以 k 倍进行抽取， 实际上过采样频率 fs 即为 kfo， 则数字滤波器截止频率

应该满足

ffilter≤
1
2kfs （6-6）

滤波效果如图 6-23 所示， 抽取后实际上从 fs / （2k） 到 fs / 2 频段的干扰和噪声被数字

滤波器滤掉了， 噪声能量减少为原来的 1 / k， 从而信噪比 （SNR） 得到提高， 采样有效位数

（ENOB） 增加。

图 6-23　 数据抽取中数字滤波器效果

如果考虑到滤波之后的抽取环节， 显然有限冲击响应 （FIR） 滤波器是不错的选择， 因

为它能够只计算抽取点作为输出。 这样， 滤波与抽取中的输入数据与输出数据关系为
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y（ i） = 1
k ∑

i

n = i -k+1
x（n） （6-7）

式中， 抽取点输出为 y（ i）， y（ i + k）， …， y（ i + Nk）， N = 0， 1， 2， 3， …
如果每个过采样周期都计算， 则滤波与抽取中的输入数据与输出数据关系为

y（ i） = y（ i - 1） + x（ i） - x（ i - k）
k （6-8）

一般来说， 只要按式 （6-7）， 每 k 次计算一次即可， 因为其他 （k - 1） 次是用不到的。
下面比较叠加白噪声和叠加三角波对过采样的不同效果。 通过一个满量程正弦波信号对

不同位的 A - D 转换器进行信噪比 （dB） 测量， 近似得到如下关系：
SNRmax≈6. 02N + 1. 76 （6-9）

式中　 N———A - D 转换器字长。
在叠加白噪声的过采样过程中， k 倍过采样 （过采样频率与初始采样频率比值） 提高了

信噪比， 式 （6-9） 可改写为

SNRmax≈6. 02N + 1. 76 + 10 log10（k） （6-10）
假设由于信噪比提高， 增加了采样分辨率， 使得过采样后的 A - D 转换器的采样有效位

数 （ENOB） 按式 （6-9） 有如下形式：
SNRmax≈6. 02ENOB + 1. 76 （6-11）

式 （6-10） 与式 （6-11） 是相等的， 由此求出过采样后， 实际 A - D 增加的采样有效位

数为

ΔN = ENOB - N =
10 log10（k）

6. 02 （6-12）

按式 （6-12） 得到表 6-1。 由表 6-1 可以看出， 叠加白噪声后， 过采样技术对 A - D 转

换器分辨率有如下结论： 如果每增加一位分辨率或每提高 6dB 的信噪比， 需要以 4 倍的采样

频率进行过采样。

表 6-1　 叠加白噪声后过采样中过采样倍数与增加的采样有效位数的关系

过采样倍数 k 提高的信噪比 SNR / dB 增加的采样有效位数 ΔN / bit

2 3 0. 5

4 6 1. 0

8 9 1. 5

16 12 2. 0

32 15 2. 5

64 18 3. 0

128 21 3. 5

256 24 4. 0

512 27 4. 5

1024 30 5. 0

2048 33 5. 5

4096 36 6. 0

同理可得到叠加三角波过采样后， 实际 A - D 增加的采样有效位数为
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ΔM =
10 log10（

k
2 ）

6. 02 （6-13）

按式 （6-13） 得到表 6-2。 由表 6-2 可以看出， 叠加三角波噪声后， 过采样技术对 A - D 转

换器分辨率有如下结论： 如果每增加一位分辨率或每提高 6dB 的信噪比， 需要以 2 倍的采样

频率进行过采样。

表 6-2　 叠加三角波噪声后过采样中过采样倍数与增加的采样有效位数的关系

过采样倍数 k 提高的信噪比 SNR / dB 增加的采样有效位数 ΔM / bit

2 — 0

4 6 1

8 12 2

16 18 3

32 24 4

64 30 5

128 36 6

256 42 7

512 48 8

1024 54 9

2048 60 10

4096 66 11

比较得出， 相同过采样频率， 叠加三角波的过采样效果强于叠加白噪声； 或者说在提高

相同的 A - D 分辨率条件下， 叠加三角波所用的过采样频率要明显低于叠加白噪声， 即前者

是后者的一半， 它的好处是不言而喻的。 最后需要说明的是， 过采样技术不能补偿 A - D 的

积分非线性误差 （INL）， 所以在选择 A - D 转换器进行过采样时， 要选择 INL 值小的高速

A - D器件。

6. 4. 2　 转速估计和编码器分辨率

光电编码器以量化离散的形式给出位置信息， 微处理器通过这些离散位置值最终估计出

转速。 最简单的转速估计形式如下：
vk = （pk - pk -1） / T （6-14）

它是通过有规则的间隔对位置进行采样， 并在每个采样间隔采用简单差分的形式估计出转速

的。 我们最为熟悉的 M 法测速就是这种转速估计形式。 由上式可以看出， 用简单差分形式

估计出的转速不仅带来了延时， 而且估计准确度也受到了有限的编码器分辨率的影响。
编码器分辨率引起的误差可以通过一个简单的例子来解释。 假设转速为每采样周期 4. 5

线， 每次采用周期内测量得到的位置增量总为整数， 即 5， 4， 5， 4， …， 转速估计误差值

在每采样周期 ± 0. 5 线振荡。 ± 0. 5 线的误差， 在高速的情况下是微不足道的， 然而在低速

时， 误差值会变得较为重要， 不能忽略。
显而易见， 提高分辨率最直接的方法就是采用具有较高线数的编码器， 但是在有时， 它

是不实际的或者是受客观因素 （价格、 安装空间等） 限制的。 于是， 还可以通过采用一些

方法提高分辨率， 其中一种常用的方法就是 M / T 法， 其公式为
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vk = （pk - pk -1） / （ tk - tk -1） （6-15）
由上式可以看到， 增强形式的转速估计方法不仅仅是在每个采样时间内对编码器的跃变进行

简单的计数， 它还通过准确测量编码器发生阶跃度的时间来提高分辨率。 采用简单差分， 时

间测量的分辨率即是采样周期， 或许有几百微秒左右； 而对于 M / T 法而言， 分辨率可以达

到 1μs， 这是因为大多数带有集成定时器的微处理器都能以 1μs 或与之相当的准确度来测量

时间。 如图 6-24 所示， 与实际 v = 4. 5 线 /周期相比较 （1 周期 = 100μs， 即 0. 045 相比较），
按式 （6-14） 和式（6-15）分别估计出转速为

图 6-24　 v = 4. 5 线 /周期， 时间采样频率为 1MHz 时的位置与时间关系

vMk -1 = 5
100 = 0. 05 （6-16）

vMk = 4
100 = 0. 04

vk -1
M / T = 4

94 - 5 = 0. 045

vkM / T = 3
183 - 117 = 0. 045

由此可见， M / T 法不依赖于固定的采样时间， 其优点是不增加相位滞后， 特别是在电

动机转速很慢时， 同时它也提高了噪声的敏感性。 由于传统经典的 M / T 法也存在不足之处，
为此又出现了变 M / T 法等方法， 以进一步改善 M / T 法的性能和实用性。

无论采用 M 法还是 M / T 法， 因为是由两个离散时刻的位置差值来估计转速的， 都会引

起分辨率噪声， 导致电流尖峰的产生。 为了减弱这些噪声， 通常的方法是增加低通滤波器。
这样的滤波器衰减了高频分量， 因此消除了大多数有限分辨率带来的有害结果。 很遗憾， 这

些滤波器同时也向内环引入了相位滞后， 这些延时的影响在转速快速加减速变化时最为明

显。 一般地， 分辨率越粗糙， 需要的滤波器越苛刻， 过多的延时会降低系统的稳定裕度， 甚

至会引起系统的不稳定。 因而由分辨率与控制律增益之间的间接关系得到以下结论：
① 有限分辨率需要使用低通滤波器进行消噪；
② 低通滤波器在回路中引入了相位滞后；
③ 增大的相位滞后减小了稳定性裕度；
④ 较低的稳定性裕度迫使降低控制律增益。
因此， 常常会看到： 以提高有限的编码器分辨率为目的的转速估计方法都会借助简单差

分形式建立如下所示的估计转速的多项式：
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Δxk = pk - pk -1

vk = g0Δxk + g1Δxk -1 + g2Δxk -2 +… + gm -1Δxk -m +1 （6-17）
多项式中的每项系数 g0 ～ gm -1与数字滤波器中的系数密切联系， 相关的研究结果将在第 9
章 “数字滤波器” 9. 4 “转速估计滤波器” 中详细介绍。

6. 4. 3　 数据标幺化和定标

1. 数据的标幺值

在电机理论分析和设计计算中， 常用标幺值来表示电机中各物理量的大小。 也就是将电

动机的电压、 电流、 转速、 转矩、 频率、 反电动势以及功率等都用相对值表示， 具体计算就

是将物理量的实际值除以某一选定的同单位数值， 这一选定的同单位数值称为基值。 以电压

为例， 数据标幺值表示为

u∗ = u
ub

（6-18）

式中　 u∗———标幺电压；
u———实际电压；
ub———基值电压。

采用标幺值有很多优点： 从电动机角度来看， 对不同容量的电动机其参数和性能的实际

值差别很大， 但标幺值却在一定范围内变化， 具有可比性。 从计算的角度来看， 原来不同的

物理量在数值上差别很大， 可能达到几个数量级， 但是标幺值可使不同的物理量在数值上等

同起来， 简化了计算， 特别是将所有物理量的数值都限定在 [ - 1， 1] 之间， 那么在 DSP
内部的表示方法就可以采用统一的数据格式。

式 （6-18） 中基值的选取十分重要， 可按以下原则选择：
① 不改变电动机内部的运行规律。 电动机的各种标幺值模型与实际值的模型应该是一

样的， 即描述电动机动态过程的方程形式不变。 而且各物理量的基值不应该相互独立， 而是

应该有一定的关联。
② 电动机在正常情况下， 采用标幺值以后绝大多数物理量变化范围在 [ - 1， 1] 之间。
下面考虑电动机动态过程的实际值数学模型， 电气运动中绕组的电压方程和机械运动中

转矩的平衡方程， 以此来说明实际值与标幺值表示的电动机模型之间的关系， 从而导出基值

的选取关系。

u = Ri + dψ
dt

Te - TL = J
pn

dω
dt + Bω （6-19）

式 （6-19） 的电压方程涉及 5 个物理量， 转矩方程也涉及 5 个物理量， 根据标幺值模型中

基值的选取原则， 由标幺值表示式 （6-19） 为

u∗ = R∗ i∗ + dψ∗

dt∗

Te
∗ - TL

∗ = J∗
pn

dω∗

dt∗
+ B∗ω∗ （6-20）

比较式 （6-19） 和式 （6-20） 的电压方程， 5 个基本物理量的基值之间的关系为
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ub = ibRb =
ψb
Tb

（6-21）

由式 （6-21） 可知， 5 个基本物理量的基值中只有 3 个是独立的， 而其他 2 个根据这 3 个

最基本的物理量的基值来确定。 要确定 3 个最基本物理量的基值， 这里有 2 个问题需要解决：
一个问题是选择哪几个最基本的物理量的基值作为独立选取的基值； 另一个问题是作为最基本

的物理量的基值应该如何确定。 针对这 2 个问题， 要根据电动机的运行状况是动态变化的， 而

运行状况又不希望超过额定允许值， 同时期望表示的数据在 [ -1， 1] 之间这些条件来解决。
第一个问题比较容易解决， 因为电动机的电阻是最基本的固定参数， 磁链是电动机内部机

电能量转换的媒介， 它由电流决定， 而电压和电流是与外部关联最密切的基本物理量， 也是控

制中的基本物理量， 因此电压和电流的基值要独立选取； 另外， 时间是不以人的意志为转移

的， 又是确定事物发展过程的基本坐标， 因此时间也是最基本的独立物理量， 时间的基值也可

以独立选取， 这样电阻或阻抗和磁链的基值也就可以由电压、 电流和时间的基值确定下来。
第二个问题相对比较困难， 主要是由于电压和电流规定的允许值太多， 如额定电流是指

电动机能长期正常稳定运行的最大有效值， 还有在电动机动态运行过程中允许出现的最大电

压和最大电流的峰值， 它们指电动机能够承受的短时动态峰值。 由于动态峰值电压和峰值电

流作为过电压和过电流只是短时的运行， 并且在控制过程中是不希望出现或需要尽量避免

的， 因此将它们作为基值不合适， 而额定电压和额定电流是有效值， 用它们作为基值时动态

数值的标幺值不能保证在 [ - 1， 1] 范围内， 因此也不宜采用额定有效值作为基值， 虽然

它们在电动机稳态运行和计算时是作为基值选取的。
基于上述分析， 电压和电流的基值确定为绕组额定电压和电流， 它们的幅值即为其最大

有效值乘以 2。

ub = ue = 2Ue

ib = ie = 2Ie
（6-22）

接下来要确定时间的基值。 由于电动机正常工作是周期性运动的， 内部电压和电流呈现

周期性的变化规律， 同样电动机的机械运动也是周期性的， 因此将正常运动时周期作为时间

的基值是比较合理的。 这里， 电动机正常运行是指电动机在额定状态下稳定运行。 基值选取

办法就是电动机额定状态运行时旋转磁场的电角度、 周期或频率分别作为角速度、 时间和频

率的基值。
如果电动机的极对数为 pn， 额定同步转速为 ne， 那么时间、 频率、 角速度和转速的基

值分别为

Tb = 60
pnne

（6-23）

fb =
pnne
60

ωb =
2πnepn

60
nb = ne

根据电压， 电流和时间的基值， 还可以推导出其他物理量 （磁链、 电感或互感、 电阻、
功率、 转矩、 位置角和转动惯量等） 的基值：
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ψb = ubTb

Lb =Mb =
ψb
ib

Rb =
ub
ib

Pb = 3
2 ub ib

Tab =
Pbpn
ωb

θb = ωbTb

Jb =
TebTb
ωb

（6-24）

综上所述， 只要确定电压、 电流和时间的基值就能导出其他物理量的基值， 从而通过电

动机的实际数学模型式 （6-19） 得到电动机的标幺值数学模型式 （6-20）。 反之， 根据物理

量的标幺值及基值可以确定该物理量的实际值大小。
2. 数据的定标

数据标幺化处理后， 标幺值数据是带有小数的， 对于定点微处理器来说， 其操作数据通

常是整型数表示， 所以必须对标幺值数据进行数据定标。 数据定标的关键就是来确定一个数

的小数点处于 16 位或 32 位中的哪一位。 通过设定小数点在 16 位或 32 位数中的不同位置，
就可以表示不同大小和不同准确度的小数了。 数据定标有 Q 表示法和 S 表示法两种， 用 Q
表示的定点 xq 与浮点 x 的转换关系可表示为

xq= x × 2Q （6-25）
表 6-3 列出了一个 16 位数据的 16 种 Q 表示、 S 表示及它们所能表示的十进制数值范围

和对应的准确度。
表 6-3　 Q 表示、 S 表示及数值范围和最低位值

Q 表示 S 表示 十进制数表示范围 最低位值

Q15 S0. 15 - 1≤x≤1 -2 - 15 2 - 15

Q14 S1. 14 - 2≤x≤2 -2 - 14 2 - 14

Q13 S2. 13 - 22≤x≤22 - 2 - 13 2 - 13

Q12 S3. 12 - 23≤x≤23 - 2 - 12 2 - 12

Q11 S4. 11 - 24≤x≤24 - 2 - 11 2 - 11

Q10 S5. 10 - 25≤x≤25 - 2 - 10 2 - 10

Q9 S6. 9 - 26≤x≤26 - 2 - 9 2 - 9

Q8 S7. 8 - 27≤x≤27 - 2 - 8 2 - 8

Q7 S8. 7 - 28≤x≤28 - 2 - 7 2 - 7

Q6 S9. 6 - 29≤x≤29 - 2 - 6 2 - 6

Q5 S10. 5 - 210≤x≤210 - 2 - 5 2 - 5

Q4 S11. 4 - 211≤x≤211 - 2 - 4 2 - 4

Q3 S12. 3 - 212≤x≤212 - 2 - 3 2 - 3

Q2 S13. 2 - 213≤x≤213 - 2 - 2 2 - 2

Q1 S14. 1 - 214≤x≤214 - 2 - 1 2 - 1

Q0 S15. 0 - 215≤x≤215 - 1 1. 0
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从表 6-3 可以看出， 不同的 Q 值表示的数不仅范围不同， 而且准确度也不相同。 Q 值越

大， 数值范围越小， 但准确度越高； 相反， Q 值越小， 数值范围越大， 但准确度就越低。 例

如， Q0 的数值范围是 - 32768 ～ + 32767， 其准确度为 1； 而 Q15 的数值范围为 - 1 ～
+ 0. 9999695， 其准确度为 2 -15 = 0. 00003051。 因此， 对定点数而言， 数值范围与准确度是

一对矛盾， 一个变量要想能够表示比较大的数值范围， 必须牺牲准确度为代价； 而想提高准

确度， 则数的表示范围就相应地减小。
在电动机参数采用标幺值以后， 在正常运行的情况下， 基本物理量的正负变化范围都在

[ - 1， 1] 以内， 这样就可以采用统一的 0. 15 数据格式表示， 但是动态过程物理量标幺值

可能会超过 1。 此外， 信号检测 A - D 转换后定标的数值范围也必然会大于 1。 因此， 实际

的定点算法中， 为了达到最佳的性能， 必须充分考虑到这一点。
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第 7 章　 三闭环控制系统

多数交流伺服控制系统的应用都会涉及三个环路的控制， 如图 2-20 所示， 即电流环、
转速环和位置环， 它们由内到外组成了伺服电动机的三闭环控制系统。 本章先从一些评定伺

服控制系统的动、 静态性能的基础知识进行介绍。 然后， 基于这些知识作为理论依据， 对三

闭环采用的控制策略分别进行了较为详实的阐述。 最后， 结合实际中伺服控制系统的负载特

性， 基于三闭环系统进行了对振动及抑制控制方面的概要分析。

7. 1　 三闭环系统构成

高性能交流伺服控制系统通常具有位置反馈、 转速反馈和电流反馈的三闭环结构形式，
如图 7-1 所示。 图中， 虚线框内表示电源、 电动机及编码器模型， 其中 APR 表示位置调节

器， ASR 表示转速调节器， ACR 表示电流调节器。

图 7-1　 三闭环伺服控制系统原理框图

三个环路调节器都由 P 和 I 组成， 虽然结构相似， 但是完成的功能却各自不同：
① 电流环 ACR 的作用是改造内核控制对象的传递函数， 提高系统的快速性； 及时抑制

电流环内部的干扰； 限制最大电流， 使系统有足够大的加速度转矩， 并且保障系统安全

运行。
② 速度环 ASR 的作用是增强系统抗负载扰动的能力； 抑制转速波动。
③ 位置环 APR 的作用是保证系统静态准确度、 刚度和动态跟踪的性能； 它是反馈的主

要通道。
通常把电流环称为内环， 三个环的设计步骤由内到外， 即依次是电流环， 速度环和位置

环。 针对各个闭环的具体作用和要求， 采取相应的控制策略。 首要考虑系统的稳定性， 此

外， 系统的跟随性、 扰动性、 误差以及稳态裕度等性能也是考虑的基本内容。
图 7-1 中的机械系统是指系统负载和负载与电动机连接的机械传动机构的总称。 通常假

设电动机与机械系统的连接特性为理想化的刚性， 如图 7-2a 所示。 在物理模型中， 系统转

动惯量 J 即是电动机转动惯量 JM 与负载转动惯量 JL 之和， 由它建立的系统一般称为单惯性

系统。
实际上， 机械传动连接特性并非理想化的刚性， 它存在一定的柔性， 如图 7-2b 所示，

由它建立的系统称为两惯性系统。 在该物理模型中， 连接特性具有柔性耦合特性， 存在弹性



常数 KS， 它使得系统转动惯量 J 不再是电动机转动惯量 JM与负载转动惯量 JL之和。 更复杂

的是， 这种柔性耦合通常会在系统中引发机械振动， 机械振动除了发出声学噪声形成噪声污

染外， 还会对机械传动装置造成严重的损害， 影响其使用寿命。 另外， 甚至还会引发控制系

统中的控制量振荡， 使得闭环控制的稳定性以及可调整性受到制约。

图 7-2　 机械系统的物理模型

a） 单惯性系统　 b） 两惯性系统

因此， 本章在最后一节对这种振动的成因进行详细的分析， 建立了振动负载模型，
并给出了一些常见的抑振方法。 由经验可以得出， 虽然三闭环控制策略是在单惯性系统

物理模型下分析得出的， 但它同样适用于振动负载模型， 其结论对实际应用中的伺服控

制系统同样是有效的。 因此主动式解决振动的方法多数也是在三闭环控制系统的基础上

展开研究的。

7. 2　 系统的基本研究内容

7. 2. 1　 系统的稳定性及稳态裕度

稳定是控制系统的重要性能， 也是系统能够正常运行的首要条件。 在交流伺服控制系统

设计中， 分析三闭环结构是否稳定并不重要， 因为工业中即使是临界稳定的系统也是没有用

的。 对于设计人员来说， 花费大量精力的重点在于测量系统有多稳定， 或者准确地说在于测

量系统所拥有的稳定性裕度有多大。
无论是在工程应用中， 还是在理论研究上， 这里推荐大家使用相位裕度 （Phase Margin，

PM） 和增益裕度 （Gain Margin， GM） 来作为系统稳定程度的度量。 这是因为：
① PM 和 GM 是系统稳定性最直观的量度；
② 开环设计法是数字的， 适合于计算机；
③ 这种方法不需要对控制系统进行任何的简化性假设。
如果控制系统结构如图 7-3a 所示， 断开反馈回路， 得到该系统开环传递函数的对数频

率特性曲线如图 b 所示。 图中， 相位裕度 （PM） （通常也称为相角裕度） 定义为 180°加开

环幅相曲线幅值为 1 时的相位：
γ = 180° + G（jωc）H（jωc） （7-1）

式中　 ωc———系统的截止角频率。
增益裕度 （GM， 通常也称为幅值裕度） 定义为幅相曲线上， 相位为 - 180°时对应幅值

的倒数：
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图 7-3　 控制系统的稳定裕度定义

a） 简单系统结构框图　 b） 对数频率特性曲线

h = 1
G（jωg）H（jωg）

（7-2）

式中　 ωg———相角交界角频率。
通常幅值裕度用分贝值 dB 表示， 式 （7-2） 可修改写为

h = 20lg 1
G（jωg）H（jωg）

= - 20lg G（jωg）H（jωg） （7-3）

虽然目标是测量 PM 和 GM 的值， 但是确定这两个量度的期望值需要判断。 其原因之一

是裕度大小随应用要求的变化而变化。 例如， 有些必须跟随指令信号， 如阶跃指令信号的场

合， 除了极稳定的系统外都会产生超调。 相对于响应变化柔和的指令信号来说， 这样的应用

需要更高的稳定裕度。 此外， 与其他应用相比， 有些应用可以承受更大的超调量。 最后， 对

于同样的响应， 有些控制方法需要比其他方法更大的相位裕度或者增益裕度。 例如， 对于一

个阶跃响应来说， 要获得相同的超调量， PI 调节器需要一定的相位裕度， 而对于 PID 调节

器来说， 较小的相位裕度就可能消除所有超调。 经验表明， 增益裕度 （GM） 应为 10 ～
25dB， 而相位裕度 （PM） 应为 35° ～ 80°， 这取决于具体应用及控制器类型。 一般情况下，
幅值裕度越大越好， 同样， 相角裕度也是越大越好。

由于增益穿越处及其附近的相位滞后降低了相位裕度， 于是在整个控制回路中的每个噪

声滤波器、 反馈装置以及功率变换器均带来了相位滞后， 每个相位滞后都侵蚀相位裕度， 没

必要的相位滞后限制了调节器的最终性能。 因此， 一条最基本的控制法则是： 消除没必要的

相位滞后。

7. 2. 2　 典型系统

一般来说， 系统的开环传递函数都可表示为

W（ s） =
K（τ1 s + 1）（τ2 s + 1）
sr（T1 s + 1）（T2 s + 1）

（7-4）

式中， 分子和分母上都可能含有复数零点和复数极点诸项。 分母中的 sr 项表示系统在原点

处有 r 重极点， 或者说， 系统含有 r 个积分环节。 根据 r = 0， 1， 2， …不同值， 分别称为 0
型、Ⅰ型、 Ⅱ型、 …系统。 自动控制理论证明， 0 型系统在稳态时是有差的， 而Ⅲ型和Ⅲ型以

上的系统很难稳定。 因此， 通常为保证稳定性和一定的稳态准确度， 多用Ⅰ型和Ⅱ型系统。
1. 典型Ⅰ型系统

作为典型Ⅰ型系统， 其开环传递函数选择为
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W（ s） = K
s（Ts + 1） （7-5）

它的闭环系统结构如图 7-4a 所示， 图 b 表示它的开环对数频率特性。 选择它作为典型

系统不仅因为其机构简单， 而且对数幅频特性的中频段以 - 20dB / dec 的斜率穿越零分贝线。
只要参数的选择能保证有足够的中频带宽度， 系统就一定是稳定的， 且有足够的稳定裕量。
显然要做到这一点， 应有

图 7-4　 典型Ⅰ型系统

a） 闭环系统结构框图　 b） 开环对数频率特性

ωc < 1
T

arctan ωcT < 45° （7-6）
则相位稳定裕度有

γ = 180° - 90° - arctan ωcT > 45° （7-7）
2. 典型Ⅱ型系统

在Ⅱ型系统中， 选择一种最简单而稳定的机构作为典型的Ⅱ型系统， 其开环传递函数为

W（ s） = K（τs + 1）
s2（Ts + 1）

（7-8）

它的闭环系统结构和开环对数频率特性如图 7-5 所示， 其中频段也是以 - 20dB / dec 的

图 7-5　 典型Ⅱ型系统

a） 闭环系统结构框图　 b） 开环对数频率特性
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斜率穿越零分贝线。 由于分母中已经有 s2， 对应的相频特性是 - 180°， 后面还有一个惯性环

节 （这是实际系统必定有的）， 如果在分子上不添加一个比例微分环节 （τs + 1）， 就无法把

相频特性抬到 - 180°线以上去， 也就无法保证系统稳定。 要实现图 b 这样的特性， 显然应有

1
τ < ωc < 1

T
τ > T （7-9）

则相位稳定裕度为

γ = 180° - 180° + arctan ωcτ - arctan ωcT
= arctan ωcτ - arctan ωcT （7-10）

由上式可得到， τ 比 T 大得越多， 则稳定裕度越大。

7. 2. 3　 指令响应和扰动响应

指令信号是系统应该尽可能地进行跟随的系统输入， 指令响应是用来量度一个系统如何

迅速跟随指令信号。
在时间域里， 量度指令响应最常用的是对一个阶跃信号响应的超调量和调节时间， 如图

7-6a 所示。 图中， 超调量定义为在典型的阶跃响应跟随过程中， 输出量超出稳态值的最大

偏离量与稳态值之比， 用百分数表示：

图 7-6　 典型阶跃指令响应性能指标

a） 时间域指标　 b） 频率域指标

σ =
Cmax - C∞

C∞

× 100% （7-11）

调节时间 ts也称过渡时间， 它是用来衡量系统整个调节过程的快慢的。 原则上它应该是

从给定量阶跃变化起到输出量完全稳定下来为止的时间， 对于线性控制系统来说， 理论上要

达到 t = ∞时， 系统才真正稳定， 但是实际系统由于存在非线性等因素并不是这样。 因此，
一般在阶跃响应曲线的稳态值附近， 取某个范围作为允许误差带， 以响应曲线达到并不再超

出该误差带所需的最短时间， 定义为调节时间。
例如， 调节时间：

ts = t5% （7-12）
式中　 t5% ———响应到达并保持在终值 ± 5%内所需的最短时间。

ts = t2% （7-13）
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式中　 t2% ———响应到达并保持在终值 ± 2%内所需的最短时间。
系统响应也可以在频域里通过观测增益来进行测量， 如图 7-6b 所示。 交流伺服控制系

统可以证明， 它们在低频响应速度快， 但是在高频却响应迟钝。 这意味着在低频时其增益将

接近 0dB， 但随着频率继续增加， 增益会不断下降， 在高频段时， 增益已经下降到非常低，
远小于 0dB。

闭环系统响应能力常用的量度是带宽， 与带宽对应的那个频率 fBW的增益比原来下降了

- 3dB， 或者幅值下降到原来的 70% 。 另外一个度量是凸峰 A， 它是稳定性的一种量度。 在

图 b 中， 低频处的增益为 0dB， 随着频率的增加， 增益应该减小， 如果在开始减小前增益增

大了， 表明是临界稳定， 这种现象就是凸峰。 从实际测量中得到， 凸峰值的允许范围

为0 ～ 4dB。
对于交流伺服控制系统， 时间域量度与频域量度之间的关联性是明显的， 调节时间对应

于带宽， 超调量对应于凸峰。 超调量越大， 凸峰就越明显， 稳定性就越差； 而调节时间越

快， 带宽就越宽， 系统响应能力就越强。 根据第 2 章 “三相交流永磁同步电动机” 2. 3. 2
“机械时间常数、 电气时间常数和机电时间常数” 中所述， 系统接收阶跃指令信号， 响应信

号趋于指令信号， 当趋近在 5%误差带时， 即有 e - t / τ = 5% ， 则 t = 3τ， 而系统传递函数是

一阶惯性环节， 按定义， 可知道系统带宽频率 2πfBW = 1 / τ， 于是可得到调节时间与带宽之

间有如下关系：
t5% ≈3 / （ fBW × 2π） （7-14）

同理类推， 得到

t2% ≈4 / （ fBW × 2π） （7-15）
由式 （7-14） 或式 （7-15） 可知， 调节时间和带宽成反比关系， 为了说明其关系更具

有普遍意义， 可借助时域和频域的反比性质推导如下。 图 7-7 中， 两个系统 M1 （ s） 和 M2

（ s） 的频率曲线如图 a， 阶跃函数分别通过 M1（ s） 和 M2 （ s）， 得到阶跃响应函数 h1 （ t） 和

h2（ t）， 如图 b 所示。 假定图 a 中两个系统在某频率处有如下关系：

M1（jω） =M2（j
ω
λ ） （7-16）

式中　 λ———任意常数。
对 h1（ t） 和 h2（ t） 进行拉普拉斯变换得到

L[h1（ t）] = 1
s M1（ s） （7-17）

L[h2（ t）] = 1
s M2（ s）

考虑式 （7-16）， 并应用拉普拉斯变换相似定理， 即得

L[h1（ t）] = 1
s M2（

s
λ ） = 1

λ
1
s / λM2（

s
λ ） = L[h2（λt）] （7-18）

故

h1（ t） = h2（λt） （7-19）
由式 （7-16） 推导出式 （7-19）， 其含义为： 系统的频率特性放宽几倍， 单位阶跃响应

就加快几倍。 因此可得到带宽和调节时间的反比关系。
在系统正常运行中， 虽然很少有阶跃指令信号， 但是时间域量度的观测通常还是取
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图 7-7　 带宽与调节时间的反比性质

决于阶跃响应， 这是因为在一定范围内， 阶跃响应与其他波形相比更容易被测量。 然而，
实际许多现象发生在多个频率的组合中， 单从一个阶跃响应中收集对系统准确定量数据

通常是不现实的。 此外， 有时用时域量度说明会更为困难。 因此， 频域量度使用相对会

更广泛些。
扰动是控制系统应该被克服的输入。 同指令信号相比， 扰动更难于产生。 因此， 扰动响

应测量起来比较困难。 有时， 扰动响应指的是它的反面， 也就是抗扰动， 或者与此等价的动

态抗扰动能力。 这两个可供选择的量度是控制系统中对同一个量的量度， 它们给出了扰动响

应的相互关联性： 强扰动抑制力， 却是低扰动响应的系统。
一般以系统稳定运行中突加一个使输出量降低的负扰动 N 以后的过渡过程作为典型的

抗扰过程， 如图 7-8 所示。 扰动响应最常用的量度是动态降落 ΔCmax和恢复时间 tv。 很明

显， 动态降落 ΔCmax即为信号跌落的最大差值。
从阶跃扰动作用开始， 到输出量基本上恢复稳态， 距新稳态值 C∞2之差进入基准量 Cb

的 ± 5% （或者 ± 2% ） 范围之内所需的时间， 定义为恢复时间 tv。 这里需要注意的是， Cb

称为输出量的基准值， 其值并非是 C∞2， 这是因为动态降落本身就很小， 倘若动态降落小于

5% ， 则按进入 ± 5% C∞2范围来定义的恢复时间只能为零， 就没有什么意义了。 因此， Cb需

要视具体情况选定。

图 7-8　 突加扰动的动态过程和抗扰性能指标

ΔCmax—动态降落　 C∞1—原稳态值　 C∞2—新稳态值　 tv—恢复时间

实际中， 控制系统对各种动态性能指标的要求各有不同。 工业机器人和数控机床用的位

置随动系统要有较严格的跟随性能； 而连轧机是要求高抗扰性能的调速系统， 至于转速的跟

随性能， 只希望没有超调， 过渡过程慢些没有什么关系。 总之， 一般来说， 调速系统的动态

指标以抗扰性为主， 而随动性系统的动态指标则以跟随性能为主。
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图 7-9　 典型控制系统

7. 2. 4　 误差与稳态误差

如果对图 7-3a 进行改造， 把传递函数 G
（ s） 分成两部分， 并且在中间加入了扰动量输

入， 如图 7-9 所示。 该图比较接近实际系统，
当输入信号 R（ s） 与主反馈信号 B（ s） 不等时，
比较装置的输出为

E（ s） = 1
1 + H（ s）G1（ s）G2（ s）

R（ s） （7-20）

此时， 系统在 E（ s） 信号的作用下产生动作， 使输出量趋于希望值。 通常， 称 E（ s） 为误差

信号， 简称误差 （也称偏差）。
在扰动信号 N（ s） 作用下， 其扰动误差为

EN（ s） = -
H（ s）G2（ s）

1 + H（ s）G1（ s）G2（ s）
N（ s） （7-21）

比较式 （7-20） 和式 （7-21） 可知， 由于信号作用在系统中的位置不同， 产生误差的

结果会不同。 如果把扰动信号看作是一种特殊的输入信号， 那么， 系统的误差可以描述为是

多个输入信号作用在系统上产生的误差的叠加。
误差本身是时间的函数， 其时域表达式为

e（ t） = ets（ t） + ess（ t） （7-22）
上式把误差信号 e（ t） 分成两部分： 瞬态分量 ets（ t） 和稳态分量 ess（ t）。 由于系统必须稳定，
故当时间趋于无穷长时， 必有 ets（ t） 趋于零。 因而， 控制系统的稳态误差定义为误差信号

e（ t）的稳态分量 ess（∞ ）， 常以 ess简单标志。
对于一个实际的控制系统， 由于系统结构、 输入作用的类型 （控制量或者扰动量）、 输

入函数的形式 （阶跃、 斜坡或者加速度） 不同， 控制系统的稳态输出不可能在任何情况下

都与输入量一致或者相当， 也不可能在任何形式的扰动作用下都准确地恢复到原平衡位置，
此外， 控制系统中不可避免地存在摩擦、 间隙、 不灵敏区或零位输出等非线性因素， 它们都

会造成附加的稳态误差。 因此， 系统设计任务之一是尽量减小系统的稳态误差， 或者使稳态

误差小于某一容许值。
研究稳态误差有两种方法， 即动态误差系数法和静态误差系数法。 利用动态误差系数

法， 可以研究输入信号几乎为任意时间函数时的系统稳态误差变化， 因此由这种方法得到的

动态误差系数又称为广义误差系数。 为了求取动态误差系数， 改写式 （7-20） 为

E（ s） =Φe（ s）R（ s） （7-23）
式中　 Φe（ s） ———误差传递函数。

将误差传递函数 Φe（ s） 在 s = 0 的邻域内展成泰勒级数， 于是， 误差信号可以表示为

E（ s） =Φe（0）R（ s） +
dΦe（0）

dt sR（ s） + 1
2！

d2Φe（0）
dt2

s2R（ s） +… （7-24）

上述无穷级数收敛于 s = 0 的邻域， 称为误差级数， 相当于在时间域内 t→∞ 时成立。 因此，
当所有初始条件均为零时， 对式 （7-24） 进行拉普拉斯反变换， 就得到作为时间函数的稳

态误差表达式为
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ess（ t） = ∑
∞

i = 0
Cir（ i） （ t） （7-25）

式中， Ci———动态误差系数， Ci =Φe
（ i） （0） / 1i！ （ i = 0， 1， 2， …）。

习惯上称 C0 为动态位置误差系数， 称 C1 为动态速度误差系数， 称 C2 为动态加速误差

系数。
一般情况下， 伺服控制系统常用静态误差系数法来研究系统稳态误差。 应当指出， 在系

统误差分析中， 只有当输入信号是阶跃函数、 斜坡函数和加速度函数， 或者是这三种函数的

线性组合时， 静态误差系数才有意义。 它的关系式如下：
ess = lim

s→0
sE（ s） （7-26）

由于稳态误差是误差信号稳态分量 ess（ t） 在 t 趋于无穷时的数值， 上式实质是用终值定

理法求得系统的终值误差。 它不能反映 ess（ t） 随时间 t 的变换规律， 这一点具有一定的局限

性， 但是它比动态误差系数法容易得多。 表 7-1 列出了不同的反馈控制系统类型在不同输入

信号形式下的静态误差系数。 同时从表中也可以看出， 对于同一个控制系统， 在不同形式的

输入信号作用下具有不同的稳态误差。

表 7-1　 输入信号作用下的稳态误差

系统类型
静态误差系数 阶跃输入 R·1（ t） 斜坡输入 Rt 加速度输入 Rt2 / 2

Kp Kv Ka 误差 ess = R / （1 + Kp） 误差 ess = R / Kv 误差 ess = R / Ka

0 K 0 0 R / （1 + K） ∞ ∞
Ⅰ ∞ K 0 0 R / K ∞
Ⅱ ∞ ∞ K 0 0 R / K

Ⅲ ∞ ∞ ∞ 0 0 0

实际上， 动态误差系数与静态误差系数之间存在一定的关系， 在典型系统模型中， 这种

关系如下：

0 型系统： C0 = 1
1 + Kp

； Ⅰ型系统： C1 = 1
Kv

； Ⅱ型系统： C2 = 1
Ka

依据表 7-1， 如果系统存在稳态误差， 为了减小或消除系统在输入信号和扰动作用下的

稳态误差， 通常采取的措施是：
① 增大系统开环增益或者扰动作用点之前系统的前向通道增益；
② 串联积分环节， 改变系统类型。
特别需要指出的是， 在反馈控制系统中， 设置串联积分环节或者增大开环增益以消除或

减小稳态误差的措施， 必然导致系统稳定性的降低， 甚至造成系统不稳定， 从而恶化系统的

动态性能。 因此， 权衡考虑系统稳定性、 稳态误差和动态性能之间的关系， 便成为系统环路

设计的主要内容。

7. 3　 电流 /速度环控制策略

前已指出， 设计三环控制系统的一般原则是： 从内环开始， 一环一环地逐步向外扩展。
该节从电流环入手， 首先确定出电流调节器结构， 然后把整个电流环看做是转速环中的一个
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环节， 再确定出转速调节器结构。 图 7-10 画出了图 7-1 中电流环和转速环的动态结构的具

体形式。 图中增加了滤波环节， 包括反馈滤波和给定滤波。 反馈滤波是必需的， 为了平衡反

馈滤波带来的延迟， 在给定信号通道中加入相同时间常数的滤波环节， 其意义是： 让给定信

号和反馈信号经过同样的延迟， 使两者在时间上得到恰当的配合， 从而带来设计上的方便。
另外， 图中也多出了一个电动机反电动势扰动， 它是转速环反向引入电流环的， 给设计带来

了很大的不便。

图 7-10　 双环调速系统的动态结构框图

Ton—转速反馈滤波时间常数　 Toi—电流反馈滤波时间常数　 Ts—逆变器延迟滤波时间常数

Tl—电气时间常数　 Tm—机械时间常数

7. 3. 1　 反电动势补偿

把电流环单独拿出来设计时， 首先遇到的问题是电动势产生的交叉反馈作用， 它代表转

速环输出对电流环的影响。 现在还没有轮到设计转速环， 要考虑它的影响自然是比较困难

的。 现在研究一下反电动势对电流环的影响。 电流环中包含反电动势部分的结构如图 7-11a
所示。 为了简单起见， 假定为理想空载， 即 IdL = 0， 再将反馈引出点移到电流环内， 得结构

框图图 7-11b。 利用反馈连接等效变换， 最后得到图 7-11c。 当 TmTlω2 >> 1 时， 图 7-11c 中

第一个方框内的传递函数可近似为

Tm s / R
TmTls2 + Tm s + 1

≈
Tm s / R

TmTls2 + Tm s
= 1 / R
Tls + 1 （7-27）

于是， 得到图 7-11d。
这样， 在设计电流环时， 电流环近似结构如图 7-12a 所示， 这也是电流环将电动势反馈

作用断开， 从而得到忽略电动势影响的电流环结构框图。 再把给定滤波和反馈滤波两个环节

等效地移到环内， 得到图 7-12b。 最后， Ts 和 Toi 当作小惯性环节处理， 看成一个惯性环

节， 即

T∑i = Ts + Toi （7-28）
则电流环结构框图最终化简成图 7-12c。 因此， 按要求把电流环设计成典型Ⅰ系统， 确定出

电流调节器 ACR 结构为 PI 型。
由此得出， 忽略反电动势 E 对电流环的作用， 其近似条件为

TmTlω2 >> 1 （7-29）
从工程观点上看， 只要 TmTlω2≥10 就可以认为是远远大于 1 了， 作为近似条件， 可以

粗略地取电流环的截止频率 ωci为
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图 7-11　 反电动势作用结构框图的等效变换 图 7-12　 电流环的动态结构框图及其化简

ωci≥
10
TmTl

（7-30）

然而在近似条件下， 即式 （7-30） 不满足时， 就需要考虑反电动势 E 对电流环的影响，
电流环的结构， 即图 7-12c 变为图 7-13 所示。 图中， 当 ACR 为 PI 型， 电流环稳态误差为

ess = lim
s→0

sE（ s） = R
βKsTmKI + R≠0 （7-31）

式中　 KI———ACR 中积分系数。
显然， 在 PI 控制器的作用下， 系统存在稳态误差， 必须采取措施消除影响。

图 7-13　 考虑反电动势的电流环动态结构框图

通常有两种解决方案。 一种是改变 ACR 结构， 在 PI 的基础上， 增加一个二重积分

环节：

WACR（ s） = K1 +
K2
s +

K3

s2
=
K1 s2 + K2 s + K3

s2
（7-32）

上式能够抵消图 7-13 分母中的二次多项式。 增加此环节后， 电流环可以实现稳态无差的跟

踪给定信号。 然而， 也可以看出， 该方案对电动机参数是敏感的， 当参数调节不合适时， 系
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统响应不仅会变差， 甚至有可能使系统损坏。
另一种方案是电动势补偿的方法， 即在电流环结构框图的基础上增加补偿环节， 如

图 7-14所示。 图中， 用参数 Ke
∗表述补偿功能， 将补偿电动机本身固有的反电动势对电动

机端电压的消弱作用。 当电动机转速为零时， 电动机转角也为零， 则电动机本身不存在反电

动势的作用， 也不存在对反电动势的补偿作用。 当电动机转动后， 电动机本身产生的反电动

势将通过 Ke
∗所在的回路得到补偿。

图 7-14　 反电动势补偿结构框图

补偿反电动势所取的速度信号由位置传感器信号 θ 经过差分得到， 经过 Ke
∗得到补偿电

压值 E∗， Ke
∗设定得不同， E∗的结果自然也不同。 如果 Ke

∗ = Ce， 则理想的补偿结果能够

完全抵消反电动势的影响， 但是在实际的应用中， 由于系统存在低频摩擦死区环节和数字控

制采样滞后等时滞环节， 会影响到补偿的效果。 然而， 与之前没有任何补偿时相比较， 电流

环响应还是有明显的改善。 因此， 该方案由于实现简单， 不受电动机参数的影响， 更有实际

应用的价值。

7. 3. 2　 PI 控制与 IP 控制

根据上节得到的电流环结构如图 7-12c 所示， 按典型Ⅰ系统设计电流环， 电流控制器

ACR 设计为 PI 型。 把 ACR 为 PI 型带入方框中， 进行简化， 预期会得到图 7-15 所示的结

果。 由于电流环具有低通特性， 该电流环的闭环传递函数可以等效为

Id（ s）
U∗

i （ s）
≈ 1 / β

2T∑is + 1 （7-33）

图 7-15　 校正成典型Ⅰ型系统的电流环动态结构框图

式 （7-33） 代替图 7-15 的电流闭环， 作为转速环的一个环节， 于是整个转速环的结构

框图如图 7-16a 所示。 和前面一样， 把给定滤波和反馈滤波的环节等效地移到环内， 同时把

两个小惯量环节合并起来， 近似成一个时间常数的惯性环节， 即

T∑n = Ton + 2T∑i （7-34）
则转速环结构框图可简化成图 7-16b。 按典型Ⅱ系统设计转速环， 转速调节器 ASR 设计为

PI 型， 校正后的转速环最终结构框图如图 7-16c 所示。
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图 7-16　 转速环的动态结构框图及其近似处理

因为电流响应要比转速响应快很多， 有时为了便于分析， 图 7-16 需要简化结构， 在转

速环中把电流环等效的部分被理想化为 “1”， 省略滤波环节， 电动机用 KT / Js 等效， 则简

化后的转速环动态结构框图如图 7-17 所示。

图 7-17　 简化的转速环动态结构框图

目前， ASR 环节主要由 PI 结构构成的居多， 但是也存在 IP 控制结构。 把图 7-17 中

ASR 框图按图 7-18 所示展开， 于是得到 PI 控制结构 （图 7-18a） 和 IP 控制结构 （图

7-18b）。 由 PI 结构得到图 7-17 的响应传递函数和扰动传递函数依次为

n（ s）
n∗（ s）

=
Kps + Kp / Ti

Js2 / KT + Kps + Kp / Ti
（7-35）

n（ s）
IdL（ s）

= s
Js2 / KT + Kps + Kp / Ti

（7-36）

由 IP 结构得到图 7-17 的响应传递函数和扰动传递函数依次为

n（ s）
n∗（ s）

=
Kp / Ti

Js2 / KT + Kps + Kp / Ti
（7-37）

n（ s）
IdL（ s）

= s
Js2 / KT + Kps + Kp / Ti

（7-38）

比较式 （7-35） 和式 （7-37） 得出： 两者都具有低通特性， 然而 PI 分子有 s 的 1 次项，
它会比 IP 阶跃响应得快， 同时也会比 IP 容易发生超调。 由式 （7-36） 和式 （7-38） 可知，
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两者扰动传递函数结构是相同的， 扰动性是相似的。 因此， 当 PI 控制器不能提供必要的性

能时， 可以考虑应用 IP 控制器获得较好的性能， 一个实际应用的例子如图 7-18c 所示， 它

通过改变开关量来对其两种控制结构进行切换。

图 7-18　 PI 控制结构与 IP 控制结构

7. 3. 3　 扰动解耦

由图 7-17 接着分析转速环的扰动响应。 图中， 扰动转矩可由扰动电流 IdL乘以转矩常数

KT得到， 实际系统中， 扰动转矩 TdL是转速环的扰动指令， 它是负载转矩、 动摩擦转矩及重

力转矩等转矩之和， 其转矩扰动传递函数可由式 （7-36） 得到为

n（ s）
TdL（ s）

= n（ s）
KT IdL（ s）

= s
Js2 + KpKT s + KpKT / Ti

（7-39）

由上式得到的抗扰动幅频特性如图 7-19 所示。

图 7-19　 转速环扰动响应的频域图

高频时， s 比较大， Js2在分母中处于支配地位， 于是：

T扰动 -高频（ s）≈ s
Js2

= 1
Js （7-40）

它近似为一个有增益的积分环节， 转动惯量的增大改善了高频段的扰动响应， 并且它与转速

调节器参数无关。
扰动响应在中频段时， 式 （7-39） 分母中 KpKT s 占主导地位， 于是有

T扰动 -中频（ s）≈ s
KpKT s

= 1
KpKT

（7-41）

它近似为一个恒增益环节， 正如式 （7-41） 所表示的那样， 更大的比例增益有助于改善中

频段的扰动响应性能。
在最低的频率范围内， s 非常小， 因此 KpKT / Ti占据主导地位， 式 （7-39） 可简化为

T扰动 -低频（ s）≈ s
KpKT / Ti

（7-42）
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比例增益的增大改善了低频段的扰动响应， 同样减小积分时间也是一样的。
根据上述分析， 转速环的扰动响应可以在整个频率范围内由式 （7-40） ～ 式 （7-42）

近似， 在高频段由 J 支配， 与转速调节器 PI 参数值无关； 比例参数改善了中、 低两个频段

的扰动响应， 而积分参数只改善低频段响应。
由此可见， 改善扰动响应最直接的方法是提高控制器的增益。 但是， 所有的系统都存在

稳定性限制， 这种限制限定了回路的高增益。 因此， 另一种改善扰动响应的方法为扰动解耦

法。 扰动解耦法首先对扰动进行测量或估计， 经过解耦路径引入到控制回路中， 近似消除扰

动。 它的优点是当小稳定裕度不允许回路增益增大时能改善扰动响应， 其缺点是必须对扰动

进行测量或者估计。 扰动解耦法与增大回路增益的方法并没有排他性， 即两者一起使用可以

获取的扰动响应优于单独用其中任何一种方法所获得的扰动响应。
图 7-20 给出了转速环扰动解耦的一般形式。 按图中所示， 扰动响应传递函数为

n（ s）
TdL（ s）

= Gp（ s）
GD（ s）KDDGPC（ s）KT - 1
GC（ s）GPC（ s）KTGP（ s） + 1 （7-43）

观察可以发现， 假定 KDD = 1 / KT， 如果解耦路径 GD （ s） 是电流环 Gpc （ s） 的逆， 那么

对扰动的响应将是理想的， 即分子为零。 理想的扰动解耦的结果与转速环控制器的增益无

关， 当电流环简化为 1 时， 扰动量测量准确度就成为实现对扰动理想响应的关键。 理想的测

量是不现实的， 而实际中电流环 Gpc （ s） 也并非为 1， 构建电流环的逆是相当复杂的， 花费

巨大的代价可能只会换来较低的测量扰动带宽 GD （ s）， 和较低的测量扰动准确度 KDD。 因

此， 扰动解耦法的研究重点在于如何理解扰动测量缺点的含义， 具体地说是在于如何理解电

流环的逆的缺点含义。

图 7-20　 扰动解耦法一般形式

GC （ s） —ASR 传递函数　 GPC （ s） —电流环传递函数　 GP （ s） —1 / Js

GD （ s） —测量扰动带宽　 KDD—测量扰动准确度

作为直接测量的一种备选方法， 扰动转矩可以通过估计或者观测获得。 通常把扰动转矩

作为阶跃函数来处理， 并以此构成 0 阶扰动观测器， 如图 7-21 所示。 图中是利用速度信号

的 0 阶扰动观测器， 其观测出的扰动转矩为

T^ dL（ s） =
gd

s + gd
KT Iq（ s） -

gds
s + gd

Jω（ s） （7-44）

式中　 gd———扰动观测器的极点， 是决定状态观测速度的一个参数。
根据式 （7-44） 的 0 阶扰动观测器所构成的关于转矩 （电流） 的Ⅰ型伺服系统， 在稳

定状态时， 它可以完全抑制阶跃状态输入的扰动转矩， 观测扰动转矩与扰动转矩可以表示成

T^ dL（ s） =
gd

s + gd
TdL（ s） （7-45）
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图 7-21　 基于 0 阶扰动观测器的扰动估计

7. 4　 位置环控制策略

多数伺服控制系统除了准确的速度控制外， 还需要准确的位置控制。 采用位置控制环，
其控制律是特别为运动系统的需要而设计的， 因此常用于运动控制行业的回路结构中。 位置

前馈是必不可少的， 此外， 位置环还能实现一些特殊的功能， 例如电子齿轮功能等。

7. 4. 1　 电子齿轮比设计

在实际应用中， 电动机与其他机械传动装置连接时， 电动机每转动一圈， 将转换为相应

的位移， 带动负载运动。 位置指令通常是由上位机产生的， 是具有一定频率和个数的脉冲。
当指令脉冲当量和位置反馈脉冲当量不一致时， 采用电子齿轮的方法来进行调节是必需的，
它的好处可以用一个例子说明。

如图 7-22 所示， 位置环中没有电子齿轮设计时， 要将工件移动 10mm， 上位机要做如

下处理：

图 7-22　 电子齿轮功能

① 电动机转 1 圈为 6mm， 移动 10mm 需要 1. 6666 圈；
② 转动 1 圈需要 10000 个脉冲， 转动 1. 6666 圈， 一共需要 16666 个脉冲；
③ 发出 16666 个指令脉冲。
上位机在每次送出指令脉冲之前， 都要进行上述 “变换”， 受限于机械结构， 并且相应

地增加了运算量。
位置环中使用电子齿轮设计， 事先根据机械条件， 设定好电子齿轮比分子和分母的值，

参数一旦设定好， 只要机械条件不变， 就无需再次修改。 由于电子齿轮功能的存在， 上位机
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不用再进行 “变换” 指令， 彻底与机械结构脱离关系。 具体方法是：
① 首先确定机械要移动 1μm， 需要多少个脉冲， 由转 1 圈移动 6mm 计算出转动 10 / 6

个脉冲可以移动 1μm；
② 接下来设定电子齿轮比， 电子齿轮分子为 10， 分母为 6；
③ 最后在上位机选定脉冲当量为 1， 即 1 个脉冲代表移动 1μm， 这样要移动 10mm， 上

位机按指令单位计算出要发送 10000 个脉冲。
这样， 上位机不再需要额外计算， 只要把插补器送出的值折算成脉冲当量值后发出脉冲

即可。
根据上例， 可以定义出电子齿轮比。 假定相对于每一脉冲信号的机械运动部件的位移单

位为 a 微米， 即脉冲当量为 a。 （a 一般为 1 或者 10、 100、 1000 等。） 在该机械结构下， 电

动机转动 1 圈 （有 P 个反馈脉冲） 需要移动 x 微米， 则电子齿轮比 K 为：

K = A
B = aP

x （7-46）

式中　 A———电子齿轮比分子；
B———电子齿轮比分母。

实际应用中， K 一般取值范围为 0. 01 ～ 100， 如果根据 a、 P、 x 计算出的 K 超出了这个

范围， 伺服单元不能正常动作， 这时需要变更机械构成， 或者变动指令单位 a。
电子齿轮是位置环中的一个特殊功能， 它通常放在位置环的给定通道入口处， 齿轮比值

K 的变化实际上只是调节了位置指令脉冲频率， 从而改变了电动机的转速。 因此改变齿轮比

值不会影响位置环的性能。

7. 4. 2　 前馈控制

类似于用扰动解耦来改进扰动响应那样， 前馈用来改善指令信号的响应。 采用前馈时，
指令响应不再取决于控制回路带宽， 一个慢速控制器可以将指令响应的速度提高好几倍。 由

于前馈增益不形成回路， 因此不损害系统的稳定性。
一个标准的前馈控制器如图 7-23 所示， 位置环引入了前馈路径 GF（ s）和 KF， 把控制回

路分成两部分， 即控制器 GC（ s）和被控对象 GP（ s）。 由图 7-23， 系统的指令响应传递函数可

以写为

T（ s） = C（ s）
R（ s） =

[KFGF（ s） + GC（ s）]Gp（ s）
1 + GC（ s）GP（ s）

（7-47）

由于理想指令响应为 1， 因此式中 T（ s） = 1，根据式（7-47）可得到

（KFGF（ s） + GC（ s））GP（ s） = 1 + GC（ s）GP（ s） （7-48）

图 7-23　 前馈控制器的一般结构
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经校验可知， 如果 KF = 1， 则 GF（ s） = GP
-1 （ s）， 这也就是说， 确定出控制对象传递函

数的逆后， 前馈路径使得输出信号完全跟踪指令信号。 由式 （7-47） 也可以得到， 前馈传

递函数 GF（ s）的模型只与前馈点后面的部分， 即 GP（ s）有关， 和点前面的部分， GC（ s）没有

关系。
结合上一节内容， 位置环控制结构一般如图 7-24 所示， 它由位置控制器 APR， 转速环

（由转速控制器 ASR、 电流环等环节构成） 和一个积分环节 （图中最后一个框图） 组成。 积

分环节表示转速到位置的环节， 即位置可由转速积分得到。

图 7-24　 位置环控制一般结构

由于转速环具有低通特性， 且带宽远宽于位置环， 为了简化分析， 其传递函数假定为

1， 由此可以认为图 7-23 中 GP（ s）的传递函数近似为 1 / s， 则由理想的指令响应传递函数，
式 （7-47） 得到 GF（ s） = s。 于是， 结合图 7-23 和图 7-24 可简化结构得到图 7-25， 图中位

置环静态误差为：

ess = lim
s→0

sE s（ ） = lim
s→0

s2（1 - KF）
s + KP

R（ s） （7-49）

假定位置指令 R（ s）为斜坡指令， 即 1 / s2， 则式 （7-49） 的结果为

ess =
1 - KF
KP

（7-50）

同样， 得到不带前馈的位置环静态误差为

ess =
1
KP

（7-51）

比较式 （7-50） 与式 （7-51）， 当 KF = 100%时， 前馈效果最理想， 静态误差为零； 当

KF = 0 时， 静态误差即与不带前馈时的一样。

图 7-25　 具有前馈功能的位置环结构

上面分析得到 KF = 100%时， 获得的响应最为理想， 但实际应用中， 它会对变化剧烈的

信号产生过大的超调。 这个问题可以通过限制前馈增益 KF为 60% ～ 80%来解决， 这种折中

的方法在减小超调中是有效的， 但它限制了前馈原本对系统在响应速度方面的改进。 出现这
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样问题的根本原因是对位置环框图中转速回路和反馈回路认识的不足。 实际系统中转速回路

对控制对象的增益并不总是已知的， 电动机转动惯量或负载的变化会改变增益； 功率变流器

运行也并不总是可预测的， 总会存在个体差异； 同样， 反馈回路存在延迟等。 解决这些问题

需要通过尽可能地减小对功率变流器和反馈的认识缺陷， 并对这些缺陷进行补偿， 近似逼近

转速回路为 “1”， 以达到提高前馈增益的目的。
通常， 在设计位置环时， 工程师比较关注的是前馈点的位置， 因为正如前面阐明的那

样， 前馈路径只与点的后面部分有关， 前馈点位置越靠后， 后面部分的传递函数越近似为

1 / s。 图 7-26 是具有速度前馈的 P / PI 位置控制框图， 它把图 7-25 中转速环的 ASR 提取出

来， 与位置环 ARP 一起分析， 就像图 7-24 那样。 一般情况下， 在位置控制中， 转速环采用

PI 控制， 位置环采用 P 控制， 因而又称这种结构为 P / PI 控制。 （位置环还有另外两种结构，
即 PI / P 和 PID， 由于没有 P / PI 应用广泛， 故本书不作阐述）。 图中用速度指令 VC 取代了前

馈通道中的 sPC， 是因为在大多数现代控制器中， 速度指令并不是由位置指令计算得到的。
实际上， 为避免计算过程中的数字微分问题， 通常是由轮廓发生器对受控速度进行积分来计

算位置。

图 7-26　 具有速度前馈的 P / PI 位置控制框图

加速度前馈是速度前馈的一个自然扩展， 如图 7-27 所示。 与加速度指令信号 AC成比例

的电流 IC加到了速度环的输出。 注意到 KAF把加速度转换为安培， 意旨该项包含一个隐式变

换因子 J / KT （乘以 J 把加速度转换为转矩， 除以 KT把转矩转换为电流）。 因此必须设置 KAF

为 J / KT的一部分， 每当负载转动惯量发生变化时， 就必须调整 KAF。

图 7-27　 具有加速度前馈的 P / PI 位置控制框图

下面比较 P / PI 位置环 3 种控制结构， 即图 7-24、 图 7-26 和图 7-27 的指令响应。 在无

前馈结构下， 指令响应传递函数为

PF（ s）
PC（ s）

=
KVPKPP s + KVPKVIKPP

Js3 / KT + KVP s2 + KVP（KVI + KPP） s + KVPKVIKPP
（7-52）
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式中， 在低频段， s 很小， 函数接近 1； 在高频段， s 很大时， 函数值下降到接近零， 这种形

式是低通滤波器的形式。
在速度前馈结构下， 传递函数为

PF（ s）
PC（ s）

=
KVPKVF s2 + KVP（KVIKVF + KPP） s + KVPKVIKPP

Js3 / KT + KVP s2 + KVP（KVI + KPP） s + KVPKVIKPP
（7-53）

同式 （7-52） 相比， 式 （7-53） 通过前馈路径在分子中增加了 s2项， 该项成为分子中

的最高频率项， 使指令响应得到改善； 而分母保持不变， 因而稳定性裕度与扰动响应都没有

受到任何影响。
在速度与加速度前馈结构下， 传递函数为

PF（ s）
PC（ s）

=
KAF s3 + KVPKVF s2 + KVP（KVIKVF + KPP） s + KVPKVIKPP

Js3 / KT + KVP s2 + KVP（KVI + KPP） s + KVPKVIKPP
（7-54）

加速度项在分子中增加了 s3项， 于是进一步改善了响应， 但不影响分母结构。 在理想情

况下， 即 KAF = J / KT， KVF = 1， 则传递函数为 “1”， 电动机完全地跟随指令信号。 当然，
因为电流回路的响应能力是有限的， 在指令信号是急剧变化的系统中， 这样完全地跟随是不

现实的。 采用 100%前馈时， 电力变流器中的缺陷会引发超调。 但是， 两个前馈增益通常可

以设置到理想值的 80%以上， 从而大大加快了对指令的响应。
因此， 加速度前馈的突出优势就是在不降低位置环增益的条件下， 消除由速度前馈引起

的超调。 加速度前馈同速度前馈相结合， 使得系统的响应比单独只有速度前馈时快得多。 在

目前的伺服驱动器产品中， 加速度前馈比速度前馈使用得少， 但是正在越来越被重视。

7. 4. 3　 半闭环与全闭环

常规的数字式位置控制系统基本组成如图 7-28 所示。 图中伺服驱动模块与伺服电动机

等共同组成一个高准确度角度闭环伺服系统， 其输入为数控系统给出的指令脉冲， 输出为电

动机转角。 在以光电编码器为反馈环节所实现的闭环控制下， 电动机轴的转角将严格地跟随

指令值变化。 通过齿轮副和丝杠副传动， 电动机的角度位移被转换为所需的工作台直线

位移。

图 7-28　 常规数字式位置控制系统的基本组成

由图可见， 虽然以转角为输出的数字式伺服系统本身是一闭环系统， 但从以机床工作台

位移为最终被控量的角度看， 由其构成的位置控制系统却是一个半闭环系统 （或称为开环

系统）。 因此， 其位置控制准确度不但与控制系统的性能有关， 而且还在很大程度上取决于

电动机的反馈装置。 对于如齿轮组、 传动带 /滑轮组、 丝杠等传动部件， 需要乘以一个转换

系数来进行计算位置。 但是， 不准确性会影响实际计算， 传动部件中的误差使电动机反馈与
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负载位置之间的关系发生畸变， 不论丝杠的螺纹还是齿轮的齿都不能准确配置。 在要求更高

准确度的应用中， 将传感器直接放在负载上， 以与电动机传感器协同工作， 从而保证系统具

有很高的动态、 稳态精度。
根据上述思路构成的数字化全闭环位置控制系统的基本组成如图 7-29 所示。 图中， 全

闭环位置控制用到两个反馈装置， 一个在电动机上， 另一个在负载上。 光电编码器响应快，
容易构成高频段闭环回路。 光栅尺直接测量负载位移， 传动部件的不准确并不影响它的准确

度。 但是， 由于负载是通过柔性传动与电动机相连接的， 所以光栅尺不会立即对电动机位置

的改变做出反应， 电动机旋转与负载移动之间的时间滞后使得光栅尺回路响应太慢而不能构

成快速闭环回路。 于是， 因为位置环中准确度非常重要， 所以把光栅尺连接到位置环； 而速

度环关心的是速度， 则把编码器连接到速度环。

图 7-29　 数字化全闭环位置控制系统的组成

结合图 7-27， 对图 7-29 进行分析， 得到基于 P / PI 位置控制结构的全闭环控制结构框图

如图 7-30 所示。 图中， 根据实际机械系统的柔性程度， 有时会考虑对位置反馈回路出现的

延迟进行指令延迟补偿， 从而在不改变位置环增益的前提下， 能够获得较高的前馈增益。

图 7-30　 带有前馈的 P / PI 位置控制中的双环控制结构框图

7. 5　 抑振控制策略

机械振动是伺服系统中最普遍的一个问题， 它最常见的起因是电动机和负载之间的柔性

耦合。 柔性耦合引起机械振动， 振动阻碍了系统控制准确度的提高。
近年来， 以振动抑制为目的的控制技术的研究发展得很快， 特别是对于以轴的扭转振动
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为代表的因机械系统的柔性而引起的振动抑制的问题， 在很多工业机械中作为重要的课题而

进行广泛的研究与开发， 提出了很多解决方案。 人们了解到， 根据条件不同， 用比较简单的

控制方式来实现振动抑制也是可能的。
因此， 本节将从实用的观点出发， 简要介绍有关机械振动和抑振控制方面的内容。

7. 5. 1　 振动模型

为了传递转矩和转速， 在电动机和负载之间， 存在着各式各样的机械传动机构。 例如，
在实际工业应用中， 数控加工设备的机械结构如图 7-31 所示。 图中， 电动机通过伺服驱动

器进行闭环控制， 执行机构通过联轴器、 传动轴以及滚轴丝杠等传动机构与电动机连接。

图 7-31　 数控加工设备机械结构

由于传动装置的刚度有限， 机构中每个部件都有一定的柔性， 换句话说， 每个部件都可

以看做是一个弹簧。 由弹簧特性建立的电动机与负载模型就像图 7-2b 所示那样， 它是一个

二惯性系统的物理模型， 弹性的存在将在系统中引入谐振点， 引发机械谐振。 一般情况下，
振动负载模型的结构框图如图 7-32 所示。 指令电流 IC通过电流控制器产生反馈电流 IF， 然

后与电动机转矩常数 KT相乘产生电磁转矩 TE。 电磁转矩直接驱动电动机转动惯量 JM， 产生

电动机加速度 AM， 加速度通过积分得到电动机速度 VM， 进而得到电动机位置 PM。

图 7-32　 振动负载模型的结构框图

图中， 一旦电动机轴开始转动， 组合的传动机构柔性变形， 即弹簧弹性收紧， 对负载产

生的转矩正比于电动机与负载位置之差， 其值为弹簧转矩 KS （PM - PL）。 一方面， 它将正

向作用于负载， 负载转矩 TL对负载转动惯量 JL驱动， 产生负载加速度 aL通过积分形成负载
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速度 vL， 再次积分后形成负载位置 PL； 另一方面， 弹簧转矩反向作用于电动机， 来减缓电

动机的运转。

图 7-33　 简化的振动负载模型框图

另外， 图中还含有一个交叉耦合的黏性阻尼项 Kcv，
该项产生的转矩正比于电动机与负载之间的速度差。 阻

尼有利于稳定系统， 很遗憾的是， 常用的传动材料主要

是钢， 它几乎不提供机械阻尼。 因而， 系统中的阻尼系

数很小， 甚至可忽略， 从而可以对系统模型进行简化，
如图 7-33 所示。 图中还忽略了静摩擦和干摩擦 （Cou-
lomb 摩擦） 带来的影响。

由图 7-33 所示的框图得到电磁转矩 TE到电动机转

速 vM的传递函数：
vM（ s）
TE（ s）

= 1
（JM + JL） s

·
JL s2 + KS

JMJL
JM + JL

s2 + KS

（7-55）

式中给出了两个结果， 等号右边第一项等效于非柔性电动机特性， 即积分乘以电动机和

负载转动惯量之和； 第二项代表了柔性耦合的作用。 该式即是系统振动的数学模型。
由图 7-33 也可以得到电磁转矩 TE到负载速度 vL的传递函数：

vL（ s）
TE（ s）

= 1
（JM + JL） s

·
KS

JMJL
JM + JL

s2 + KS

（7-56）

该式用来计算完全取决于负载反馈的伺服驱动系统的响应。 它与式 （7-55） 是类似的，
只是分子没有 s2项。 由于缺少 s2项， 式 （7-56） 在高频段多了 180°的相位滞后， 因此一个

完全取决于负载反馈的系统通常很难控制。 大多数高性能系统取决于电动机的反馈， 即式

（7-55）， 至少在高频段是这样的。 当需要用负载来获得更高的准确度时， 许多系统采用称

为双回路控制的控制技术， 这种技术采用两个反馈装置， 一个安装在电动机上， 另一个安装

在负载上， 如图 7-29 所示的那样。

7. 5. 2　 不稳定分析

由振动模型， 即式 （7-55） 给出的频率响应如图 7-34 所示。 图中， 增益在谷底的频率

称为抗谐振频率 FAR， 或者称为反共振频率； 增益处于峰值时的频率称为谐振频率 FR， 或

者称为共振频率。 在抗谐振频率， 式 （7-55） 的分子值最小， 这种情况有如下关系：

FAR =
KS
JL

　 （单位为 rad / s） = 1
2π

KS
JL

　 （单位为 Hz） （7-57）

上式可以通过把式 （7-55） 中的分子转换为

JL s2 + KS = JL（ s2 + ω2
N） （7-58）

的形式来获得， 显然， ω2
N = KS / JL。 同样， 在谐振频率， 分母达到最小值， 有如下关系：

FR = 1
2π

KS（JL + JM）
JL × JM

（Hz） （7-59）
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该式可以通过把式 （7-55） 中的分母转换为

JMJL
JM + JL

s2 + KS =
JMJL

JM + JL
（ s2 + ω2

N） （7-60）

的形式来获得。

图 7-34　 典型双惯性系统的频率响应特性

关于抗谐振频率和谐振频率的特征可以用一个简单的例子来说明， 如图 7-35 所示。 图

中， 伺服和装置简单地以一根弹簧连接。 这时， 逐渐让伺服系统做快速的往复运动， 会出现

三种情况， 即装置与伺服系统同速动， 装置比伺服系统摇晃剧烈和装置几乎不动。 第一种情

况是正常的状态， 第二种情况其往复间隔为反振动频率， 第三种情况其往复间隔为振动

频率。

图 7-35　 共振频率和反共振频率的动作效应

当发生反共振时， 伺服电动机很难运转， 输入到电动机中的能量立即流向了负载装置，
装置以固有振动频率摇动， 这个频率与电动机转动惯量无关； 在摇晃过程中， 装置负载会发

生强度很大的振荡， 弹簧严重弯曲变形。 当发生共振时， 装置几乎不动， 就像没有负载一

样， 电动机运动没受到任何阻力， 就像总转动惯量非常小， 从而使得回路增益变得非常大

一样。
下面继续分析图 7-34 的频率响应特性。 由图 7-34 可以看到： 在低频段， 系统具有转动

惯量 （JM + JL） 的刚体特性； 在高频段， 系统近似为具有转动惯量 JM的刚体特性； 然而在

中间频率， 系统则分别具有反振动特性和振动特性。 在由反振动特性到振动特性的交替过程

中， 增益上涨， 相位也将再滞后， 很大程度上减小了幅值裕度和相位裕度。 由振动频率式

051 交流伺服系统设计指南



（7-59） 和反振动频率式 （7-57） 可知， KS、 JM和 JL会对系统振动产生很大的影响。
不难得出， 整个频域范围内， 系统具有 3 个增益频率穿越点和两个相位频率穿越点。 系

统产生不稳定多数发生在高于第 1 个相位频率穿越点之后， 或者在第 3 个增益频率穿越点附

近。 第一个相位穿越发生后， 虽然系统的增益会随着频率的增大而减小， 但是可能在之后的

一个狭窄的频段内， 增益会迅速增大， 频率值在共振频率处的增益增长最大， 导致系统减小

幅值裕度最大。 因此， 尖峰或者尖峰形成的过程很大程度上引起系统不稳定， 由于尖峰形成

的频率范围狭窄， 这类振动多数发生在机械的振动频率点上。
第 2 种不稳定情况的发生可能是在高于振动频率点之后。 闭环增益会在高于振动频率点

之后的某个频率位置形成凸峰， 引起系统不稳定， 这个频率点一般在过第 3 个增益频率穿越

点附近。 因此确定， 虽然这类振动发生的频率是不固定的， 但一个重要的特征是它的振动频

率高， 而且通常远高于振动频率。
由此可见， 机械柔性耦合是以两种方式产生不稳定的， 针对不同方式的特征， 可以采用

不同的抑振方法。 但是这两类问题产生是类似的， 无论哪个， 都可以理解为是由于转动惯量

随着频率的变化而发生变化引起的。
通常， 机器发出的声音提供了一条检验系统是否存在振动频率点不稳定或者过振动频率点

不稳定的思路。 一个在振动频率点振动的机器会发出纯音调的声音， 听起来与音叉的声音非常

相似。 由于振动的频率是由机械固有频率所确定的， 改变控制器的增益可能改变振动的强度，
但通常不会改变音调。 而由控制增益引起过振动频率点振动的情况不同， 振动频率受控制回路

增益的影响。 运行过程中， 环路增益的一些变化是常见的， 例如， 电流环中电动机电感的变

化。 每个增益的偏移可能会产生一个相应的不稳定性频率偏移， 这样的变化导致振荡频率发

生， 产生畸变的音调， 其结果是声音常常是粗糙、 刺耳的噪声。 此外， 也要注意到有些振动的

问题是这两种情况的组合， 它的振荡频率是高于但仍接近于机械振动的固有频率。
另外， 对于一个实际中的系统来说， 由于传动装置有多个部件组成， 不同的部件弹性不

同， 引发的谐振频率也会不同， 谐振点会不止一个。 例如， 图 7-31 引起的机械谐振频率点

如图 7-36 所示， 通常， 该类系统的传动装置引起的机械谐振频率会集中在 100 ～ 2000Hz 范

围内。 这种情况， 建议设计者绘制系统的伯德 （Bode） 图， 分析和确定振动与反振动频率，
降低不稳定的可能性， 来确保系统有足够的稳定裕度。

图 7-36　 不同弹性引起的机械谐振

7. 5. 3　 被动式抑振和主动式抑振

前面主要研究了由传动轴系、 联轴器等弹性设备以及负载转动惯量引起的机械系统谐
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振， 并建立数学模型进行了不稳定性分析。 出于机械谐振的成因比较复杂， 同时受机械系统

的固有特性以及负载情况的影响， 解决此问题的方式一般被归纳为两种， 即被动式抑振和主

动式抑振。
1. 被动式抑振

被动式抑振一般是通过改进机械结构以及调整电动机与负载之间转动惯量关系等被动方

式来解决此问题的。 根据参数 KS、 JM和 JL， 主要有两类方法， 即增大电动机转动惯量 JM /
负载转动惯量 JL的比值 R 和加强刚性传动 KS。

（1） 增大电动机转动惯量 JM /负载转动惯量 JL的比值 R
增大电动机转动惯量负载转动惯量的比值是改善谐振问题最可靠的方法。 因为负载与电

动机的转动惯量的比值越小， 柔性耦合对系统的影响就越小。 这可以从式 （7-55） 中看出，
当 JM相对于 JL很大时， 等号右边最后一项近似为 1， 柔性耦合作用不存在。

理论上， 增大 R 的最好方法是减小负载转动惯量。 任何可以用来减小负载转动惯量的

措施通常有助于克服谐振问题， 但是大多数机械设计者出于非伺服原因 （例如， 价格、 最

大加速度、 重量或结构应力等） 而努力减小负载转动惯量， 因此在机械结构已经设计好之

后再来减小负载转动惯量就很难了。
另一个备选方法自然是增大电动机转动惯量。 增大电动机转动惯量通常会增大电动

机和驱动器的价格， 即便如此， 还是常常采用这种技术， 因为它非常有效， 如图 7-37
所示。 图中， 由图 a 到图 b， 电动机转动惯量增大了 6 倍， 仿真结果表明谐振明显得到

改善。

图 7-37　 由仿真获得： 增大电动机转动惯量改善谐振特性

下面举个实际伺服电动机选型情况的例子： 通常选择中等转动惯量的电动机驱动重负

载， 特别是柔性机器， 原因是中等转动惯量电动机把质量增加到轴上， 因此它们的转动惯量

要比小转动惯量电动机大好多倍， 然而两者在磁学和电学方面却是类似的。
实际上， 电动机转动惯量与负载转动惯量关系应该在减弱谐振的前提下进行匹配。 大的

电动机转动惯量缓和了谐振问题， 但提高了价格； 电动机 /负载的转动惯量比越小， 控制系

统响应越快。 通常， 在典型的伺服应用中， 对于响应快的系统要求负载匹配使用， 转动惯量

比通常为 3 ～ 5， 其他场合应用的转动惯量比会大些。
（2） 加强刚性传动 KS

加强刚性传动 KS的目的是提高机构的谐振频率， 把谐振频率移到它能带来损害的频率

范围之外。 加强刚性传动有如下一些常用方法：
① 加宽传动带， 采用加了筋的增强型传动带， 或者用多条并行传动带；
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② 采用刚性变速箱；
③ 增大丝杠的直径， 并采用滚珠螺母；
④ 缩短轴长， 增大轴直径；
⑤ 增强机器的机架 （防止电动机架与轴转矩相互作用过程中产生振荡）；
⑥ 加大连接部件尺寸， 等。
在提高传动刚性时， 应从传动路径中最松弛的部件开始。 因为传动部件相互连接， 可以

认为弹簧都是串联的， 因此， 机械传动系统的总弹性常数可以等效认为是单个弹簧常数的倒

数之和的倒数， 弹性常数的合并用下式表示：

KS = 1
1

K连轴器
+ 1
K变速箱

+ 1
K丝杆

（7-61）

因此， 单个松弛的部件能独自使总弹性常数 KS显著减小。
遗憾的是， 增大传动刚度并不是一种改善谐振的可靠措施。 事实上， 机械传动换成了刚

性连接器 （常常是较贵的）， 后果可能是使系统产生更多的谐振问题。 这是因为， 虽然增大

刚性， 共振频率变大， 但是由于 R 的关系， 它可能并没有消除第二、 第三增益穿越频率或

者其增益减小程度不够， 因而在第三穿越频率处的问题依然存在。
因此， 在机械结构设计之前， 增大传动刚度以改善振动特性相关的问题是需要建模和测

量机器的性能来解决的。 负载转动惯量、 电动机转动惯量和传动刚性等机械参数都可以准确

建模， 然后采用开环伯德图预测出来增大传动部件刚性的效果， 从而指导机械工程师选择合

适的传动部件。 并且， 同时要充分依赖于历史设计和反复的试凑。
2. 主动式抑振

通过测量振动信号对系统以直接抑振控制为目的的方法即为主动式抑振。 目前， 主动式

抑振方法主要包括三种：
① 使用传感器直接测量电动机端和负载端的位置和速度信号， 根据两端信号估算出机

械谐振的状态， 并进行抑制；
② 使用传感器测量电动机端的位置以及速度信号， 并用观测器估计负载转速等变量进

行谐振抑制；
③ 仅使用一个传感器测量电动机端的位置以及速度信号， 在常规的三闭环伺服控制系

统中加入陷波滤波器或相位补偿器装置进行补偿， 对机械振动形成抑制。
第 1 种方法需要额外测量负载侧位置， 增加系统成本和复杂性， 目前还没有实现常规应

用； 相反， 第 2 种和第 3 种方法具有较高的常规应用性。
其中， 第 3 种方法把滤波器放置在回路中， 以补偿柔性负载所引起的增益变化， 如图 7-

38 所示。 该滤波器最常放置的位置是电流回路之前。 考虑到系统会存在不止一个振动频率

点， 通常要求几个陷波滤波器串联在一起， 分别滤除各自的振动频率。 回路中原来存在的低

通滤波器 （用于消除分辨率噪声） 可以处理过振动频率点振动问题， 因为低通滤波器的特

性可以降低接近和高于振动频率处的增益， 但是它的代价是要引入相位滞后。 因此， 这个位

置的低通滤波器结构设计可以设计为二阶低通， 因为它会比一阶低通相位滞后小些， 或者进

行相位滞后补偿。
机械传动总会存在间隙， 间隙引起了传动回程误差， 当输入轴要求正反向转动运行时，
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图 7-38　 陷波滤波器级联与二阶低通滤波器抑制机械谐振模型框图

将会出现一个死区， 这就造成了即便电动机已经动了， 而负载却完全未动的情况， 这是一种

非线性关系， 这种非线性关系加剧了振动。 为了减小振动， 采用第 2 种主动式抑振方法是有

效的。 基于间隙的考虑， 建立图 7-39 所示的负载振动框图。 图中， 间隙产生的非线性因素

被考虑在内， 即用死区模型等效间隙。 死区描述函数使非线性因素线性化， 描述函数增益取

值范围为 0 ～ 1， 增益为 1 时， 即假定不存在死区， 输出等于输入。

图 7-39　 基于扰动观测器的共振比控制框图

进一步研究得知， 观测器用于振动抑制是有效的。 图中， 基于扰动观测器实现了共振比

控制。 用扰动观测器输出的观测转矩信号构成反馈环节， 电动机转动惯量 JM等效地变为 1 /
K 倍， 使共振频率具有可操作性， 这时的共振比 H （共振频率与反共振频率之比） 可用下式

表示：

H = 1 + R0K　 　 R0 = JL / JM0 （7-62）

若取 H = 5， 则可以实现基于 PI 调节器的稳定速度控制。
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PID 控制器也许是应用最广泛的控制器， 所有的伺服控制系统都支持这种结构的控制

器。 PID 是一种结构， 它可以通过设置三个增益中的一个或者两个为零来简化。 例如， 设置

PID 控制器的微分增益 D 为零， 即简化为 PI 控制器。
回路的高增益可以改善指令信号的响应， 同时还可以改善对扰动的响应。 如何调试 PID

的参数， 使其具有高增益性成为关键问题之一， 不容忽视。 PID 的调试工作主要分为人工调

试和自动调试。 本章中， 人工调试将主要介绍依据目前流行的奇格勒 - 尼科尔斯 （Ziegler -
Nichols） 法和双闭环工程设计法来设置控制器中的三个增益。 实际上， 这样方法获得的增

益参数总会需要手动调整， 来获得控制回路的最大增益。
自动调试的核心是参数的自动调整， 它又分为离线自整定和在线自校正。 离线自整定可

以理解为人工经验及经验公式的 “计算机化”； 在线自校正涉及的内容相对离线调试内容要

复杂得多， 是目前深入研究的方向之一。

8. 1　 伺服控制系统中的控制器

伺服控制系统通常有位置控制器、 速度控制器和电流控制器。 每一个控制器都是比例，
积分和微分增益的组合， 如图 8-1 所示。 图中， 积分和微分两种增益可以选择为零。 在伺服

控制系统中， 一般情况下， 位置控制器为 P 结构， 速度和电流控制器都为 PI 结构。

图 8-1　 系统中典型 PID 控制器结构框图

实际上， 所有的控制器都有比例增益。 比例增益设置了控制器性能的边界， 其控制律很

简单， 控制量∝偏差， 运行简单， 易于调试。 在整个运行范围内， 比例增益都是主角。 然

而， P 控制律的主要缺点是它存在稳态误差， 在存在固定扰动时， 形成固定偏差。 稳态误差

是不可以容忍的。
P 控制器存在稳态误差的这一主要缺点， 可通过在控制律中增加一个积分增益来校正。

积分增益提供了稳态抗偏差能力， I 增益越大， 稳态抗偏差能力越强。 然而， 积分 I 有 90°
的相位滞后， 这会减小相位裕度， 常见的结果就是超调和振荡。 此外， 控制器中增加 I， 使

得饱和问题变得更复杂， 为避免饱和问题， 在积分过程中必须采用防止饱和的措施。
能用于控制器的第三种增益是微分， 或者称为 D 增益。 D 增益借助于微分的 90°超前相



位超前了控制回路的相位。 使用 D 增益通常能提升系统的响应能力。 但是， D 增益的另一

个问题是对噪声很敏感， 即使来自接线或者由于分辨率所限引入的很小噪声都可以导致 D
增益失效。 因此， 通常 D 增益设置为零， 如果使用， 在大多数情况下， 在 D 增益之后需要

跟随一个低通滤波器， 以减少噪声成分。

8. 2　 PID 控制器实现

8. 2. 1　 数字积分和微分

在本节讨论数字信号的积分法和微分法之前， 首先介绍一下差分变换。 差分变换源自数

值积分的基本思想， 常用来实现连续系统离散化的近似等效。 根据采用差分方式的不同， 可

分为后向差分和前向差分两种。
（1） 后向差分变换法

在后向差分变换法中， 一阶导数近似为

dy（ t）
dt ≈y（n） - y（n - 1）

T （8-1）

式中　 T———采样周期。
在这种方法中， 由式 （8-1） 可得

y（ t） = ∫x（ t）dt
dy（ t）
dt = x（ t）

y（n） - y（n - 1）
T = x（n）

y（n） = y（n - 1） + Tx（n）

（8-2）

上式表明， 可用矩形面积和来代替积分， 在时域中的近似情况如图 8-2 所示。 显然， 当

T 值很小时， 这种近似是可以接受的， 但是当 T 值较大时， 近似则带来较大的误差。
对式 （8-2） 进行整理， 得到 z 域的积分：

y（ z）
x（ z） = T

1 - z -1 （8-3）

于是， 后向差分变换法在复频域中， s 与 z 的关系为

s = 1 - z -1

T （8-4）

根据式 （8-4）， s 平面与 z 平面的映射关系如图 8-3 所示。 图中， s 平面的左半平面映

射在 z 平面的圆心为 z = 1 / 2、 半径 R = 1 / 2 的圆内。

图 8-2　 后向差分变换法时域近似示意图 图 8-3　 后向差分变换法的复频域映射关系
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由式 （8-4） 的关系， 传递函数 G （ s）， 采用后向差分变换法离散化后为

G（Z） = G（S） | s = 1 - z - 1
T

（8-5）
根据函数在 s 平面和 z 平面的稳定域可知， 如果 G（ s）稳定， 则变换后 G（ z）一定也稳定；

但是， 反之不一定成立。 最后， 由式 （8-5） 容易验证， G（ s）在 s = 0 时， 与 G（ z）在 z = 1 时

相等， 即离散化后， 稳态增益不变。
（2） 前向差分变换法

在前向差分变换法中， 一阶导数近似为

dy（ t）
dt ≈y（n + 1） - y（n）

T （8-6）

在这种方法中， 由式 （8-6） 可得

y（ t） = ∫x（ t）dt
dy（ t）
dt = x（ t）

y（n + 1） - y（n）
T = x（n）

y（n + 1） = y（n） + Tx（n）

（8-7）

同后向差分变换法一样， 式 （8-7） 也可用矩形面积和来代替积分， 在时域中的近似情

况如图 8-4 所示。 显然， 当 T 值很小时， 近似也是可以接受的， 但是当 T 值较大时， 近似则

带来较大的误差。
对式 （8-7） 进行整理， 得到采用前向差分变换法的 z 域积分：

y （ z）
x （ z） = Tz -1

1 - z -1 （8-8）

于是， 前向差分变换法在复频域中， s 与 z 的关系为

s = 1 - z -1

Tz -1 （8-9）

根据式 （8-9）， s 平面与 z 平面的映射关系如图 8-5 所示。 图中， z 平面中的单位圆映

射在 s 平面以 （ - 1 / T， 0） 为圆心、 1 / T 为半径的圆内。

图 8-4　 前向差分变换法时域近似示意图 图 8-5　 前向差分变换法的复频域映射关系

由式 （8-9） 的关系， 传递函数 G （ s）， 采用后向差分变换法离散化后为

G（Z） = G（S） s = 1 - z - 1

Tz - 1
（8-10）

于是， 如果 G （ z） 稳定， 则变换后 G （ s） 一定也稳定； 但是， 反之不一定成立。 当采

样周期 T 减小时， 其在 s 平面上的映射圆面积相应的就会增大， 若 s 平面的映射圆中包括 G
（ s） 的全部极点， 则变换后 G （ z） 也是稳定的。 最后， 由式 （8-10） 容易验证， 前向差分
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变换法离散化前后的稳态增益也可保持不变。
由上述分析中可得到， 差分变换不能保证变换前后有对应的稳定性关系， 但是它简单，

且当 T 很小时， 性能也较好。 因此， 在对已有模拟系统的离散化实现中， 数字 PID 控制器经

常采用后向差分变换法实现。
由此也可以看出， 数字系统是不能够准确地积分或者求导的， 为此采用的方法即是一个

近似的过程。 下面讨论几种典型的数字信号积分法和微分法。
（1） 欧拉积分法

式 （8-3） 的方法是最常用的数字积分法， 又称为欧拉 （Euler） 积分法， 或者称为欧拉

累加。 图 8-6 给出了欧拉积分法的框图， 在每个时间步长内， 输入 XN乘以采样间隔 T， 然

后由积分器输出累加值 YN。

图 8-6　 欧拉积分法

由式 （8-3） 得到欧拉积分法的相位与增益为

Tz
z - 1 = T × 1∠ωT

1∠ωT - 1 = T[cos （ωT） + jsin （ωT）]
cos （ωT） + jsin （ωT） - 1 （8-11）

理想的积分 1 / s 总是有一个 - 90°的相位和 1 / （2πf） 的增益。 而由式 （8-11） 可得出，
欧拉积分的增益在低频时与理想积分是相似的， 但是它的相位却并不那么准确。 这似乎是欧

拉积分法的一个缺点， 但是， 再次留意会发现， 它的相位总是超前于理想的 - 90°。 相位超

前一般能提高稳定性， 从这种意义上来说， 由于一般情况下， 相位滞后是有害的， 所以对于

控制应用来说， 欧拉积分法优于理想积分。
对于控制系统来说， 欧拉积分法是最常见的积分法， 诸如 PID 这样的控制方法并不需要

准确的积分也能运行得很好， 因为积分通常把平均误差遏制为零， 在长时间范围内， 确保了

被控信号和指令信号之间的匹配。 但是在有些情况下， 可能需要更准确的积分法， 下面将给

出欧拉积分法的备选方法。
（2） 积分备选方法

我们知道， 后向差分变换法来自数值积分的思想， 一个定积分可表示为

∫
b

a

x（ t）dt = lim
n→¥

∑
n

k = 1
f（ξt） tk （8-12）

它的几何意义是曲线图形的面积。 从定义可知， 定积分的基本分析方法有 4 步， 即分割、 近

似、 求和以及取极限。
① 分割就是把总量 （整个曲形面积） 分成若干分量；
② 近似就是在每个分量中用容易计算的量去代表；
③ 求和就是把分量加起来得到总近似值；
④ 最后取极限就是得到积分准确值。
式 （8-2） 就是采用矩形去代表分量的， 它存在一定的近似准确度， 如果需要更为准确
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的积分， 应该构建更加准确的插值求积公式。
经常使用的公式是牛顿—柯特斯公式， 它把 [a， b] 分为 n 等份， 步长即采样周期 T =

（b - a） / n， 则取等分点 tk构造出的插值型求积公式为

∫
b

a

x（ t）dt = In = （b - a）∑
n

k = 0
Ckx（ tk） （8-13）

式中　 tk = a + kT， （k = 0，1，2，…，n）。

Ck = ∫
b

a

（ t - t0）…（ t - tk-1）（ t - tk+1）…（ t - tn）
（ tk - t0）…（ tk - tk-1）（ tk - tk+1）…（ tk - tn）

dt （8-14）

式 （8-13） 中， In称作 n 阶牛顿 -柯特斯公式， 从公式阶数的复杂度和积分近似准确度

之间权衡考虑， 使用一阶和二阶就可以满足要求， 一阶和二阶牛顿—柯特斯公式分别又称为

梯形公式和辛普森公式。 当选择 n = 1 时， 由式 （8-14） 可计算出 C0 = C1 = 1 / 2； n = 2 时，
由式 （8-14） 可计算出C0 = C2 = 1 / 6， C1 = 2 / 3。

梯形公式可写为

I1 = （b - a）[C0x（ t0） + C1x（ t1）]
= T[C0x（ t0） + C1x（ t1）]

= T
2 [x（ t0） + x（ t1）]

（8-15）

于是， 可得到

y（ t） = ∫x（ t）dt
y（n） - y（n - 1） = T

2 [x（n） + x（n - 1）]

y（n） = y（n - 1） + T
2 [x（n） + x（n - 1）]

（8-16）

对式（8-16）整理，得到梯形法积分为

y（ z）
x（ z） = T

2
z + 1
z - 1

■

■
■

■

■
■ （8-17）

同理， 辛普森公式可写为

I2 = （b - a）[C0x（ t0） + C1x（ t1） + C2x（ t2）]
= 2T[C0x（ t0） + C1x（ t1） + C2x（ t2）] （8⁃18）

= T
3 [x（ t0） + 4x（ t1） + x（ t2）]

于是， 可得到

y（ t） = ∫x（ t）dt
y（n） - y（n - 2） = T

3 [x（ t0） + 4x（ t1） + x（ t2）] （8⁃19）

y（n） = y（n - 2） + T
3 [x（ t0） + 4x（ t1） + x（ t2）]

对式 （8-19） 整理， 得到辛普森法积分为
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y（ z）
x（ z） = T

3
z2 + 4z + 1
z2 - 1

■

■
■

■

■
■ （8-20）

比较式 （8-16） 和式 （8-19）， 梯形公式采用当前输入值与前一输入值的平均值来近似

曲线下的面积， 曲线两点间用直线连接； 而辛普森公式采用三点近似面积， 曲线三点间用抛

物线连接， 因而辛普森公式比梯形公式更为准确。 但是， 辛普森法有个明显的缺点， 它需要

三个采样点， 这进一步增大了辛普森法的相位滞后。 因此， 人们更感兴趣的是梯形公式， 因

为它相对简单、 相对基本。 图 8-7 给出了梯形积分的时域近似示意图和 s 域结构框图， 与欧

拉积分相比， 它的近似准确度得到了提高， 但代价是有近 90°的相位滞后。

图 8-7　 数字梯形积分法

a） 时域近似示意图　 b） 结构框图

（3） 简单差分法

同积分一样， 数字微分只是一个近似， 最常见的就是简单差分法。 它是欧拉积分的逆

运算：
y（ z）
x（ z） = 1 - z -1

T （8-21）

把它转换到时间域， 有

y（n） = x（n） - x（n - 1）
T （8-22）

从式中不难发现， 简单差分 （微分） 法以速度估计的形式增大了相位滞后， 从而降低

了系统的稳定性。
（4） 逆梯形微分法

虽然梯形积分法更为准确， 但是它在控制系统中很少使用， 因为它有 90°的相位滞后，
一般来说， 这是不希望出现的。 但是， 如果采用逆梯形微分法， 即用颠倒梯形积分来近似求

导， 将会产生理想求导所具有的 90°的相位超前， 实际上这是一个优点：
y（ z）
x（ z） = 2

T
z - 1
z + 1 （8-23）

再把该函数变换到时间域， 其结果为

y（n） = - y（n - 1） + 2 × x（n） - x（n - 1）
T （8-24）

很遗憾， 这个式子是不稳定的， 因为如果输入 x（n）和 x（n - 1）为零， 那么 y（n）就会在

每一个连续采样点改变符号。 学者研究表明， 这个问题可以通过一种改进的方法来消除， 如
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图 8⁃8 所示。 图中， 增加参数 a， 使得它介于简单差分 （ a = 0） 和不现实的逆梯形微分

（a = 1） 之间。 于是， 把 a 设置为接近但小于 1 的值， 就可以利用逆梯形微分法的主要优

点， 并保持算法的稳定性。 改进算法如下：

y（n） = - a × y（n - 1） + （1 + a） × x（n） - x（n - 1）
T （8-25）

上式在 z 域的传递函数为

y（ z）
x（ z） = 1 + a

T
z - 1
z + a （8-26）

图 8-8　 改进的逆梯形微分法

采用改进的逆梯形微分法 [即式 （8-25）]， 虽然 a 增大引起求导后的相位超前也增大，
从而导致传递函数对噪声也更灵敏， 但是， 这种噪声的敏感性可以用更高分辨率的反馈或者

系统中其他消噪源来抵消。

8. 2. 2　 数字 PID 表达式

基于图 8-1， PID 控制律传递函数为

U（ s）
E（ s） = GPID（ s） = KP（1 +

KI
s + KD s） （8-27）

式中　 KP———比例系数；
KI———积分系数；
KD———微分系数。

按照欧拉积分法和简单差分法，由式（8-27）得到

U（ z）
E（ z） = GPID（ z） = KP（1 +

KI

1 - z -1

T

+ KD
1 - z -1

T ） （8-28）

整理式（8-28），则数字 PID 表达式为

u（n） = u（n - 1） + KP{e（n） - e（n - 1） + TKIe（n） +
KD
T [e（n） - 2e（n - 1） + e（n - 2）]}

（8-29）

如果按照梯形积分和简单差分的方法， 即分别把积分式 （8-17） 和微分式 （8-21） 代

入式 （8-27）， 得到

U（ z）
E（ z） = GPID（ z） = KP（1 +

KI

2
T

1 - z -1

1 + z -1

+ KD
1 - z -1

T ） （8-30）

整理式 （8-30）， 则数字 PID 表达式为
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u（n） = u（n - 1） + KP{e（n） - e（n - 1） + TKI[e（n） + e（n - 1）] +
KD
T [e（n） - 2e（n - 1） + e（n - 2）]}

（8-31）

比较式（8-29）和式（8-31）发现，由于梯形积分比欧拉积分近似准确度高，表达式中多出

了 KPTKIe（n - 1）项。
在实际工程应用中， 式 （8-29） 是被采用得最多的数字 PID 表达式， 它又称为增量式

数字 PID 表达式。 如果采用迭代法， 消去 u （n） 之前输出， 就会得到位置式 PID 表达式：

u（n） = KP{e（n） + TKI∑
n

j = 0
e（ j） +

KD
T [e（n） - e（n - 1）]} （8-32）

在位置式 PID 表达式中， KPe（n）称为比例项； KPTKI∑e（ j）称为积分项；（KPKD / T） × [ e
（n） - e（n - 1）]称为微分项。

增量式和位置式两种 PID 表达式对整个控制系统来说并无本质的区别， 只是增量式偏差

值不需要累加， 控制量的确定仅与最近几次偏差采样值有关， 运算量相对较小。 实际应用

中， 数字 PID 表达式的选择视执行机构形式和被控对象的特性而定。 若执行机构和计算输出

的数字量一一对应， 如电液伺服阀， 就采用位置式； 若执行机构带积分部分， 如步进电动机

或者步进电机带动阀门， 就可选用增量式。

图 8-9　 带钳位环节的 PI 控制器结构框图

8. 2. 3　 积分饱和与抗饱和设计

在实际系统中， PID 的控制量一定会因

受执行机构的物理和力学性能的约束而限

制在一个有限的范围里。 当在这个范围内

时， 控制可以正常进行； 一旦超出这个范

围， 输出就不再是计算值， 而是系统执行

机构的饱和临界值， 从而引起不希望出现

的效应。 图 8-9 给出了带钳位 （限幅） 环

节的 PI 控制器结构框图， 限幅环节的输入和输出分别为 u 和 us， 则有

us =

- umax （u < - umax）
u （ - umax < u < umax）

umax （u > umax）

■

■

■

■
■

■■

（8-33）

当 us = umax或者 us = - umax时， 控制器饱和输出， 系统处于开环运行状态。 在饱和过程

中， 如果 PI 控制器的积分作用仍然有效， 则误差继续累积， 使得积分项持续增大， 由于此

时输出为非线性， 使得这一过程动态时间变长， 致使积分项达到很大值， 而后需要持续的反

符号误差来促使积分项恢复到正常状态， 最终导致系统阶跃响应出现大幅振荡 （又称为

Windup 饱和现象）。
由于主要是积分项的存在引起的饱和， 因此这种饱和称为积分饱和， 引起的效应称为饱

和效应。 积分饱和是一种非线性效应， 因为系统完全被锁定， 它既不说明系统的稳定性， 也

不表明系统响应快慢的能力， 它为系统带来了非稳定性方面的超调。 目前， 针对饱和效应，
学者进行了大量的研究， 提出许多 Anti - Windup 抗饱和设计方法， 下面给出几种典型的抗

饱和设计方法。

261 交流伺服系统设计指南



1. 遇限消弱积分法

防止积分饱和的一种方法是遇限削弱积分法。 它的基本思想是， 当控制量进入饱和区

后， 只执行削弱积分项的累加， 而不进行增大积分项的累加， 如图 8-10 所示。 图中， 计算

u（k）时， 先判断 u（k - 1）是否超过限制范围 umax， 如果已超过 umax， 则只累计负偏差； 若小

于 umin （即 - umax） 就只累计正偏差。 最后比例、 积分、 微分项相加， 给出控制变量。

图 8-10　 采用遇限消弱积分法的位置式 PID 算法流程

遇限消弱积分法实质上是把积分钳位在某一个固定值， 以防止积分器的无控制增长。 虽

然该方法很有效， 可避免控制量长时间停留在饱和区， 但是它仍允许实质上的超调。 这一问

题出现在： 当遇限发生后， 消弱的程度由积分项当前的饱和深度决定， 当由于某种原因发生

深饱和时， 系统从饱和中退出往往还是需要较长的时间。
2. 遇限保留积分法

下面介绍防止积分饱和的另一种方法， 即遇限保留积分法。 它的基本思想是， 当控制量

进入饱和区后， 使得系统总是处于临界饱和， 如图 8-11 所示。

图 8-11　 采用遇限保留积分法的位置式 PI 算法流程
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图中， 先判断 u（k）处于什么水平， 如果 u（k）的绝对值超出了 1. 2 倍的 umax， 则进行积

分限制， 并按图中函数关系保留积分。 这种方法意味着积分深度是偏差的函数， 其结果使得

系统总是处于刚好饱和状态， 即系统一旦进入饱和， 会很快退出饱和。 最后环节， 算法对控

制律的输出实现钳位， 如果 u（k）的绝对值超过了 umax， 则输出被钳位， 钳位值即为 umax；
若绝对值小于 umax， 就正常输出。

3. 反计算 Anti -Windup 法

前面两种方法由于都使用了开关 （有条件积分）， 当 PI 控制器产生饱和限幅时， 切换

开关状态来完成消弱或保留积分作用， 它们的结构是非线性的。 而下面介绍的反计算 Anti -
Windup 法 （简称 AW 法） 是将限幅环节的输入 u 减去输出 us 得到的误差值作为反馈信号引

入至积分环节， 达到抑制 Windup 现象的目的， 它不需要使用开关， 其结构是线性的。 图 8-
12 给出了反计算 AW 法的结构框图， 由于 u > umax， 负反馈量可以对积分项进行抑制， 防

止控制器产生积分饱和。

图 8-12　 反计算 AW 法的结构框图

由图 8-12 可推导得到线性 PI 控制器的输出为

u（ s） =
KPKI
KC

1
KI

s + 1

1
KC

s + 1
E（ s） + 1

1
KC

s + 1
us（ s） （8-34）

式 （8-34） 表明， 在 PI 控制器参数固定不变的条件下， 当控制器产生饱和时， 其积分

项 ui的增大或者减小取决于反馈积分增益 KC相对于积分增益 KI的大小。 如果 KC非常大， 即

反馈补偿作用为零； 随着 KC的减小， 反馈补偿的抗积分饱和作用逐渐增强； 当 KC减小到小

于 KI时， 系统出现明显的提前退饱和现象。 当 KC = KI时， 则根据式 （8-34） 可以简化为

u（ s） = KPE（ s） + 1
1
KC

s + 1
us（ s） （8-35）

由式 （8-35） 得到反计算 AW 法的另一种结构框图如图 8-13 所示。

图 8-13　 另一种反计算 AW 法的结构框图
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图中， 在控制器处于非饱和状态下， 即 u = us， 可得

U（ s） = KP（1 +
KI
s ）E（ s） （8-36）

此时的控制器即为线性 PI 控制器结构， 即式 （8-27） 中 KD = 0 的情况。

8. 2. 4　 PI +控制

顾名思义， PI +控制就是 PI 控制的一种改进。 由于超调的缘故， PI 控制器中的积分增

益在量值上受到限制。 PI +控制用一个低通滤波器对指令信号进行滤波， 以消除超调。 用这

种方式， 积分增益可以提升到更高的值。 在抗稳态扰动极为重要的应用场合下， 如驱动一个

高摩擦阻力机构时， PI +控制非常有用。
PI +控制结构如图 8-14 所示。 它是由 PI 控制器外加一个指令信号滤波器组成。 PI + 控

制器对指令信号的滤波程度决定于增益 KFR， 从图可以看出， 当 KFR为 1 时， 所有的滤波作

用都消除了， 控制器等同于 PI 控制器； 当 KFR为零时， 滤波作用最强烈， 这种情况下获得

的积分增益最高， 但是也严重限制了指令的响应性能， 这也是 PI + 控制器的主要缺点， 因

此， KFR不能过于接近零。

图 8-14　 PI +控制框图

KFR最优值的确定取决于具体的应用场合， 但是在许多应用中， KFR取值为 0. 65， 这个

值具有代表性。 此外， 把 KI作为指令信号低通滤波器的转折频率， 在削减由 PI 产生凸峰方

面是最优的， 同时也方便控制算法的实现。
由图 8-14， PI +控制律表达式为

控制量 = KP{指令[KFR + （1 - KFR）
KI

s + KI
] -反馈} 1 +

KI
s

■

■
■

■

■
■ （8-37）

经过简化后， 式 （8-37） 能够得到：

控制量 = KP { （指令 -反馈）
KI
s + KFR指令 -反馈} （8-38）

式 （8-38） 是 PDFF 的表达式。 PDFF 通常又被称为具有前馈的伪微分反馈， 它是由

Phelan 研究的称为伪微分反馈 （Pseudo Derivative Feedback， 简称 PDF） 控制法的扩展， 如

图 8-15 所示。 式 （8-38） 把图 8-14 和图 8-15 等价起来， 实际上， PDFF 是实现 PI + 的一

种非常有用的备用方法， 因为由图 8-15 中可以明显看到， PDFF 在积分前没有乘法。 如果不

仔细构建， 乘法会导致数字噪声， 这种噪声在积分之前可以导致控制回路的漂移， 就像舍入

误差积累在积分器上一样。 PDFF 在积分前只有一个减法， 减法操作通常是无噪声的， 因此

很容易避免噪声。
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图 8-15　 PDFF 控制框图

8. 3　 PID 控制器的人工调试

为了适应电动机的电气特性和机械系统特性的要求， 必须对控制装置进行适当的调试。
这种细致的调试工作一般由熟练的技术人员在机械和电动机设置时或者更换时进行。 目前，
这种繁杂的调试工作正在逐步由数字控制系统的自动调试功能所取代。

图 8-16　 Ziegler - Nichols 法流程

无论人工还是自动 （或者是智能）， 控制器调

试的基本工作都是 PID 参数的整定。 关于参数整

定， 本节内容只涉及与人工调试相关的传统测试

方法。 通常， 这样得出的参数在实际中未必可以

直接使用， 需要依据经验进行手动调整和修改。

8. 3. 1　 Ziegler - Nichols 法

调试 PID 控制器 的 流 行 方 法 是 Ziegler -
Nichols 法。 这种方法从把积分增益和微分增益置

为零开始， 然后增大比例增益， 直到系统不稳定。
这时候处于不稳定点的 KP 值即为 KMAX， 振荡频

率为 f0。 然后该法将比例增益缩小一个预定量，
再按 f0 的函数关系设置积分增益、 微分增益。
Zielger - Nichols 法流程如图 8-16 所示， 图中控制

器参数的具体设置参照表 8-1。
表 8-1　 设置 P、 I、 D 增益的 Ziegler - Nichols 法

类型 KP KI KD

P 控制器 0. 5KMAX 0 0

PI 控制器 0. 45KMAX 1. 2f0 0

PID 控制器 0. 6KMAX 2. 0f0 1. 25 / f0

需要注意到， 这些公式并没有对 KP的单位做任何假设， 但是 KI和 KD必须采用国际单位

（分别为 rad / s 和 s / rad）。 这种情况是针对于实验模型的， 在工业控制器中并非经常是这样

的情况。

8. 3. 2　 按 “典型Ⅰ型和Ⅱ型系统的工程设计” 法

基于要确定系统的类型进行 PID 参数整定是国内学者创造出来的一种工程设计方法。 该
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方法是在 “调节器最佳整定” （由西门子公司提出， 国内习惯上称作 “二阶最佳” 或者

“模最佳” 和 “三阶最佳” 或者 “对称最佳”）、 “振荡指标法” 和 “模型系统法” 的基础

上提出的， 在电动机控制的双闭环系统工程设计中获得了良好的效果， 受到工程技术人员的

欢迎， 因而得到了普遍的应用。
应用 “工程设计” 法， 具体地为第 7 章 “三闭环控制系统” 7. 3 “电流 /速度环控制策

略” 中的电流 /转速环控制器设定参数值。 设计一般原则是先从电流环入手， 首先设计好电

流环控制器参数值， 然后把整个电流环看做是转速环的一个环节， 再设计转速控制器参

数值。
电流控制器结构是 PI 控制器， 其传递函数可以写成

WACR（ s） = Ki
τis + 1
τis

（8-39）

式中　 Ki———电流控制器的比例系数；
τi———电流控制器的超前时间常数。

为了让控制器零点对消掉控制对象的大时间常数极点， 校正成典型Ⅰ型系统， 如图

8-17a所示， 图中， 控制器参数 Ki和 τi与典型Ⅰ系统的关系有

τi = Tl

KI =
KiKsβ
τiR

（8-40）

式中　 Tl———电气时间常数；
R———电枢电阻；
Ks———功率逆变器增益；
β———电流反馈增益。

图 8-17　 校正成典型 I 型系统的电流环

如图 8-17b 所示， I 型系统的开环传递函数中有两个参数： 开环增益 K 和时间常数 T。
实际上， 时间常数 T 往往是控制对象本身固有的， 能够由控制器改变的只有开环增益 K， 系

统开环对数幅频特性会随着 K 值变化而上下平移。 换句话说， K 是惟一的待定参数， 需要找

出性能指标与 K 值的关系。 在 ω = 1 处， 典型 I 型系统对数幅频特性的幅值是

L（ω） | ω =1 = 20lgK = 20（lgωc - lg1） = 20lgωc （8-41）
所以有

K = ωc， 　 　 （ωc < 1
T ） （8-42）

显然， 有 KT < 1， 否则图 8-17b 将以 - 40dB / dec 过零， 对稳定性不利。
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式 （8-42） 也表明， 开环增益 K 越大， 则截止频率 ωc也越大， 系统响应就越快。 前面

已导出， 典型 I 系统的相位稳定裕度是： γ = 900 - arctanωcT， 由此可见， 当 ωc增大时， γ 将

降低， 这也说明快速性和稳定性之间的矛盾。 在具体选择参数时， 需在两者之间折中。
参照表 8-2， 确定出 KT 值。 如果要求动态响应快， 可取 ξ = 0. 5 ～ 0. 6， 则 KT 值较大；

如果要求超调小， 可取 ξ = 0. 8 ～ 1. 0， 则 KT 值较小。 一般情况下， 用折中值， 希望超调量

σ%≤5% ， 可取阻尼比 ξ = 0. 707， KT = 0. 5， 因此有

KI = ωci =
1

2T∑i
（8-43）

最后， 电流控制器参数可以确定为

Ki =
TlR

2KSβT∑i
= 0. 5 R

KSβ
（
Tl
T∑i

）

τi = Tl

（8-44）

表 8-2　 典型Ⅰ型系统动态跟随性能指标和频域指标与参数的关系

参数关系 KT 0. 25 0. 39 0. 5 0. 69 1. 0

阻尼比 ξ 1. 0 0. 8 0. 707 0. 6 0. 5

超调量 σ% 0 1. 5% 4. 3% 9. 5% 16. 3%

上升时间 tr ∞ 6. 67T 4. 72T 3. 34T 2. 41T

相位稳定裕度 γ 76. 3° 69. 9° 65. 5° 59. 2° 51. 8°

截止频率 ωc 0. 243 / T 0. 367 / T 0. 455 / T 0. 596 / T 0. 786 / T

最后， 需要指出的是， 如果实际系统中要求不同的跟随性能指标， 对式 （8-44） 当然

应做相应的改变。
下面确定转速环控制器的参数值。 因为转速控制器结构也是 PI 控制器， 其传递函数可

写成

WASR（ s） = KN
τns + 1
τns

（8-45）

式中　 KN———转速控制器的比例系数；
τn———转速控制器的超前时间常数。

校正转速环成典型Ⅱ型系统， 如图 8-18a 所示。 控制器参数 KN 和 τn 与典型Ⅱ系统的关

系有

τn = hT∑n

KN =
KnRα

τnβCeTm

（8-46）

式中　 R———电枢电阻；
α———转速反馈增益；
β———电流反馈增益；

Tm———机械时间常数；
Ce———反电动势常数。

如图 8-18b 所示， 为了方便分析动态性能， 引入中频宽的变量 h 为
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图 8-18　 校正成典型Ⅱ型系统的转速环

h = τ
T =

ω2
ω1

（8-47）

h 是斜率为 - 20dB / dec 的中频段的宽度， 也称 “中频宽”。 由于中频段的状况对控制系

统的动态品质起着决定性的作用， 因此 h 值是一个很关键的参数。 当然， 它也不失一般性，
设 ω = 1 点处在 - 40dB / dec 特性段， 由图 8-18b 能够推导出

20lg K = 40lg ω1 + 20lg
ωc
ω1

= 20lg ω1ωc （8-48）

所以有

K = ω1ωc （8-49）
采用 “振荡指标法” 中所用的闭环幅值特性峰值Mr 最小准则， 来找出 h 和 ωc两个参数

之间较好的配合关系。 可以证明， 对于一定的 h 值， 只有一个确定的 ωc， 可以得到最小的

闭环幅频特性峰值 Mr_ min， 这时 ωc和 ω1、 ω2之间关系有

ω2
ωc

= 2h
h + 1

ωc
ω1

= h + 1
2

（8-50）

Mr_ min = h + 1
h - 1 （8-51）

由式 （8-47）、 式 （8-49）、 式 （8-50） 得到

K = ω1ωc = ω2
1
h + 1
2 = 1

hT
■

■
■

■

■
■

2 h + 1
2 = h + 1

2h2T2

τ = hT
（8-52）

该式是工程设计方法中计算典型Ⅱ型系统参数的公式， 因而式 （8-46） 又可以表达为

τn = hT∑n

KN = h + 1
2h2T∑n

2 （8-53）

只要按动态性能指标的要求确定 h 值， 就可以将其代入式中来计算控制器的参数。 经验

表明， Mr_ min在 1. 2 ～ 1. 5 之间， 系统的动态性能较好， 有时也允许达到 1. 8 ～ 2. 0， 所以 h
可在 3 ～ 10 之间选择。 h 更大时， 对降低 Mr_ min的效果就不明显了。 表 8-3 给出了典型Ⅱ型

系统阶跃输入跟随性能指标， 由表能够得出， 当 h = 5 时， 调节时间最短， 如果要使超调低
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于 25% ， h 要大于 8 才行。 表 8-4 给出了典型Ⅱ型系统动态抗扰性能指标， 由表能够得出，
当 h 越小时， 抗扰性能越好， 但是 h < 5 时， 恢复时间反而拖长了。

表 8-3　 典型Ⅱ型系统阶跃输入跟随性能指标

h 3 4 5 6 7 8 9 10

σ% 52. 6% 43. 6% 37. 6% 33. 2% 29. 8% 27. 2% 25. 0% 23. 3%

tr / T 2. 4 2. 65 2. 85 3. 0 3. 1 3. 2 3. 3 3. 35

tsT 12. 15 11. 65 9. 55 10. 45 11. 30 12. 25 13. 25 14. 20

k 3 2 2 1 1 1 1 1

表 8-4　 典型Ⅱ型系统动态抗扰性能指标

h 3 4 5 6 7 8 9 10

ΔCmax / Cb 72. 3% 77. 5% 81. 2% 84. 0% 86. 3% 88. 1% 89. 6% 90. 8%

tm / T 2. 45 2. 70 2. 85 3. 00 3. 15 3. 25 3. 30 3. 40

tv / T 13. 60 10. 45 8. 80 12. 95 16. 85 19. 80 22. 80 25. 85

把典型Ⅱ型系统跟随性能和抗扰性能综合考虑， h = 5 是一个较好的选择。 最后， 转速

控制器参数确定为

τn = hT∑n

Kn =
（h + 1）βCeTm

2hαRT∑n

h = 5

（8-54）

需要指出的是， 如果实际系统中要求不同的跟随性能指标和抗扰性能指标， 式 （8-54）
当然应做相应的改变。

8. 3. 3　 手动调整

有时整定出来的参数不能满足系统性能要求， 通常都要根据具体情况对控制器参数进行

手动调整。 这里简单介绍一下手动调整的基本原则， 如图 8-19a 所示。

图 8-19　 控制器手动调整
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图 8-19a 中， 手动调整的第一步是把 KI置零， 如果仅在 KP下， 系统有较大超调或者噪

声太大， 这时需要减小 KP直至无超调， 或者超调较小， 无振荡， 并且噪声可以接受。 接着

逐渐缓慢增大 KI到初始整定值， 在这个过程中， 当系统得到满足的控制结果时， 停止增

加 KI。
如果超调成为问题， 可以试着改 PI 控制为 PI + 控制结构， 如图 8-19b 所示。 图 8-19b

中， 检查系统所需要的稳态抗偏差能力， 如果没有抗偏差能力要求， 则可以撤除积分增益；
如果有某种抗偏差能力的要求， 则使用标准积分形式， 即 PI 结构； 如果要求有最大稳态抗

偏差能力， 则需要通过采用 PI +控制来增加输入滤波器。
通常， 伺服控制系统都会工作在速度控制模式或者位置控制模式， 结合具体的实际控制

模式， 会有如下调整经验可供参考：
（1） 速度控制模式下

在机械系统不产生振动的范围内， 速度控制器比例增益越大， 响应性越好。 在负载惯性

动量较大， 机械系统内含有振动因素时， 需要增大控制器的积分增益， 否则机械侧会出现振

动； 同时， 过大的积分增益会引起定位调整时间变长， 需要在机械系统振动和调整时间之间

做衡量。 当使用滚珠丝杠等时， 会发生扭转振动， 需要在电流环控制器前增大电流指令滤波

器时间， 消除振动， 如果振动声音不大， 则尽量减小滤波时间。
（2） 位置控制模式下

位置环控制器比例增益越高， 则响应越高， 定位时间越短。 单一的提高位置环增益， 容

易产生振动， 主要体现在位置环输出的某些速度指令产生振动， 需要同时考虑提高速度环增

益。 在位置环增益尽可能高的情况下， 适当增加前馈量， 使其获得更快的响应， 但注意不要

出现定位点反复振动、 速度超程等情况。

8. 4　 PID 控制器的自动调试

在负载环境发生较大变化的条件下， 参数单一不变的 PID 控制器控制效果会明显变差，
这时需要经验丰富的工程人员重新设定 PID 参数， 以适应变化， 这种调试模式已经不能再满

足现代化工业生产的需求， 必将逐步被自动调试模式所取代。
自动调试的核心问题是参数自整定技术。 随着计算机技术和现代控制技术的进步， PID

参数自整定技术受到越来越多的关注， 特别是在专用 DSP 出现之后， 使得 PID 参数自整定

技术日益成熟。 许多智能 PID 参数整定方法也随之涌现出来， 如模糊逻辑算法、 神经网络算

法、 遗传算法等都是智能 PID 控制中所应用到的典型方法。 这类方法摆脱了对被控系统模型

的依赖， 成为当前研究与开发的热点。
伺服控制系统 PID 参数的自整定一般分为两类： 参数离线自整定 （Auto - tuning） 和参

数在线自校正 （Self - tuning）。 参数离线自整定主要应用于被控对象相对稳定且系统运行条

件变化不大的场合， 仅需在伺服系统正式投入运行之前通过参数自整定来获得系统的最佳控

制参数， 进而得到期望的系统响应性能。 对于系统参数在运行过程中变化较大的应用场合，
例如工业机器人上采用的伺服系统， 其负载转矩和转动惯量会随工业机器人运动姿态的不同

而发生很大的变化， 此时要求伺服系统能对控制参数进行在线调整， 以提高系统的鲁棒性。

171第 8 章　 控　 制　 器



8. 4. 1　 离线自整定

图 8-20　 离线调试

离线自整定是指系统试运行时， 对控制装

置所进行的调试。 离线调试系统的构成如图

8-20所示。 图中， 控制参数计算是在调试指令

下， 依据受控对象产生的数据进行的一种自整

定方法。 由此可见， 伺服控制系统 PID 参数整

定是一个与受控对象参数辨识密不可分的过

程， 它们都属于参数自整定的内容。
在伺服系统的各项参数中， 负载转动惯量是影响伺服系统控制性能的一个关键参数， 通

过对转动惯量进行辨识来合理配置初始控制参数， 例如转动惯量

J =
TmCe
R （8-55）

转动惯量的调试原理是很容易理解的， 它建立在速度控制器的设计基础上， 如图 8-21a
所示。 单惯性机械系统在时间 T 内以一定的转矩 τ 驱动， 具有如图 8-21b 所示的直线加速特

性。 这时转动惯量 JM可用下式计算：

图 8-21　 转动惯量参数离线自整定的传统方法

a） 速度控制系统的构成　 b） 恒转矩加速时的速度波形

JM =
ωr2 - ωr1

τT （8-56）

系统自动调试时， 只要测定了加速开始与加速结束时的角速度差及转矩， 就可以利用式

（8-56） 计算出转动惯量 JM， 并把 JM代入式 （8-55） 用来计算出式 （8-54） 中的 Kn。 式

（8-56） 和式 （8-54） 的计算可以在伺服控制系统的 DSP 上进行， 也可使用其他上位机， 例

如个人计算机。 最后， 计算得到速度控制器的 PI 参数， 自动调试结束。
虽然上例中转动惯量参数自整定使用的是与人工调试相似的传统测试方法， 但是有的参
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数会需要采用神经网络算法、 模糊逻辑算法等现代测试方法。 总之， 离线自整定可以整定包

括非线性因素在内的大部分参数， 这是它的一个特点。
目前， 国外许多伺服系统生产厂商均已推出带控制参数自整定功能的伺服产品。

FANUC 公司为其伺服产品提供自整定软件包———Servo guide， 能离线实现系统参数的辨识

和控制参数的整定； 松下公司也推出了能对转动惯量进行离线辨识并进而对控制参数进行整

定的产品； 安川公司的∑ -V 系列伺服驱动器还推出了高级自动调谐功能， 它是∑ - V 伺服

驱动器的配套上位机软件中的功能， 图 8-22 给出了高级自动调谐功能的操作界面， 通过该

功能即可对伺服系统的负载转动惯量进行辨识， 进而对伺服系统的各项控制参数进行自

整定。

图 8-22　 安川∑ - V 伺服驱动器高级自动调谐操作界面

图 8-23　 基于模型法的参数在线自校正

8. 4. 2　 在线自校正

在线自校正是指系统运行时， 对变化的

机械系统参数和电气系统参数所进行的跟踪

调试， 是一种与控制系统不可分割的机内调

试， 如图 8-23 所示。 图中在线调试过程是基

于模型的参数自校正方法。 对于电气系统参

数的变化， 例如定子电阻， 由于内部温升，
它会发生百分之几十的变化， 这种变化最终

导致电动机的特性发生改变。 因此， 系统在

线调试时， 需要对模型进行自校正， 它属于自适应整定技术范畴。 在自适应整定时， 整定机

构使受控对象与模型的偏差收敛于零， 并且为控制参数计算提供测定数据。 最常用的计算方

法之一是逐次最小二乘法， 它是将大量的测定数据输入后， 应用最小二乘计算出参数的一种
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方法， 考虑到整定过程的周期性， 采用逐次计算的形式是不错的选择。
由图 8-23 可以看出， 由基于模型法的参数自校正方法来确定控制参数的控制效果， 取

决于整定过程中系统建模的准确度和假设条件的客观性， 应用起来有一定的限制。 而基于规

则法的参数自校正方法直接从系统的输入和输出相应入手， 整定过程中类似于有经验的操作

者手动整定， 不需要考虑系统的数学模型， 因此整定规则显得尤为重要。
基于规则法的参数自校正方法如图 8-24 所示， 方法将特性曲线归纳为若干种基本响应

特性曲线并存入控制知识库中， 也将人的参数整定经验和测量获得的各种参数值存入控制知

识库中。 推理机将实际观测到的特性曲线与控制知识库中存入特性曲线进行对照， 使之归入

某一类型， 而不是简单的答案搜索。
由图 8-24 可以看出， 控制知识库是实现基于规则法的参数在线自校正的关键， 它属于

智能控制的范畴。 智能控制设计的方法有： 基于模糊推理和计算的模糊控制算法， 基于反向

传播 （BP） 神经网络的控制算法， 和基于专家系统的智能专家控制算法等。 基于上述方法

的 PID 在线自校正原理依次如图 8-25、 图 8-26 和图 8-27 所示。 目前， 在线辨识策略多处于

理论研究阶段， 实际产品应用相对较少。

图 8-24　 基于规则法的参数在线自校正 图 8-25　 模糊 PID 参数自校正控制算法原理框图

图 8-26　 BP 神经网络 PID 参数自校正原理框图 图 8-27　 专家 PID 参数自校正原理框图
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第 9 章　 数字滤波器

滤波器被广泛地应用于伺服控制系统中， 本章首先从讨论整个控制系统中滤波器的多种

用法开始， 随后介绍几种常见的控制滤波器， 以及它们是如何工作的。 因为数字滤波器具有

许多模拟滤波器不具备的优点， 因此， 滤波器的设计更加倾向于基于数字方式实现。

9. 1　 伺服系统中的滤波器

滤波器被广泛应用于伺服控制系统中， 如图 9-1 所示。

图 9-1　 伺服控制系统中的滤波器

滤波器放在位置指令后， 用来平滑位置指令波形； 放在模拟转速指令后， 用来减小混

叠， 降低分辨率噪声； 放在转速反馈回路中， 用来消除转速估计噪声； 放在电流环路前， 用

来消除分辨率噪声和衰减谐振； 放在位置前馈后， 用来降低 D 增益对噪声的敏感。
通常， 伺服工程师希望信号通过滤波器后， 在增益穿越频率处产生最小相位滞后的同

时， 还能衰减其高频。 这些滤波器中， 最常见的结构是低通滤波器。 它衰减所有高于特定频

率的信号分量， 被设计用来消除来自不同噪声源的噪声： 电气互连 （干扰）， 分辨率限制，
电磁干扰 （EMI） 以及反馈装置中的固有噪声。 但是事物都存在两面性， 低通滤波器的主要

缺点是它会给控制系统带来不稳定性， 这种不稳定性是通过引起增益穿越频率处的相位滞后

引入的。
对反馈信号进行滤波是通过平滑尖峰脉冲来消除反馈信号中的噪声的， 这种滤波器通常

是一个单极点或者双极点低通滤波器， 其带宽有时根据应用的不同来设定。 对于响应慢的应

用， 如果有可能， 则将低通滤波器的带宽设定得很窄； 而对于大多数响应快速的应用， 带宽

必须设定得比较宽， 或者干脆把滤波器关闭。
陷波滤波器在伺服控制系统中也被采用。 陷波滤波器只消除一个很窄的频带范围内的信

号， 让高于和低于陷波频率的信号通过， 对滤除信号中固定频率噪声是非常有用的。 陷波滤

波器和低通滤波器都可以解决谐振问题， 但陷波滤波器在控制回路中产生的相位滞后更小。



在滤波器结构固定且运行时谐振频率不发生变化， 以及当每台滤波器可以单独进行陷波调试

时， 陷波滤波器的功效是最好的。
位置指令的不连续或突变可能会导致实际机械系统无法跟上所给的指令， 因此需要将其

平滑滤波。 平滑滤波结构通常有梯形和 S 形两种， S 形曲线的计算量相对较大， 一定程度上

限制了使用。 一种新的 S 形平滑滤波器设计方法将在本章最后一节介绍。

9. 2　 低通和陷波滤波器

9. 2. 1　 滤波器特征

滤波器的 4 种常见通带是低通、 带阻、 高通和带通。 其中， 低通滤波器和带阻 （陷波）
滤波器在伺服控制系统中最常用。

1. 低通滤波器

低通滤波器是通过低频信号抑制或衰减高频信号的， 理想低通滤波器的特性可用图 9-2
来说明。 低通滤波器的输出电压与输入电压之比， 叫做低通滤波器的增益或者电压传递函

数， 增益的频率特性可表示为

KF（jω） =
Uo（jω）
Ui（jω）

= KF（ω）ejθF（ω） （9-1）

式 （9-1） 的对数幅频特性如图 9-2 所示， 允许信号通过的频段为 0 ～ ω0， 这个频段叫

做低通滤波器的通带， 不允许信号通过的频段为 ω > ω0， 叫做低通滤波器的阻带或者禁带。
ω0 叫做截止角频率， f0 叫做截止频率 f0 = ω0 / （2π）。 低通滤波器的理想特性是让 0 ～ ω0 频

段上的全部信号通过， ω > ω0 的信号则完全不让通过。
实际上， 很难获得理想特性， 实际特性将如图 9-2 中的曲线 2 或 3 所示， 两者的差别在

于通带中的幅频特性是否具有凸峰。 对于没有凸峰的特性 2， 一般规定增益下降到 KF / 2
（即下降 3dB） 时的频率为截止频率， 如 a 点所示。 对于有凸峰的特性 3， 截止频率规定为

幅频特性从峰值 KFM回到起始值 KF 时的频率， 如 b 点所示。

图 9-2　 低通滤波器的特性

1—理想特性　 2、 3—实际特性

基于图 9-2， 多数低通滤波器的传递函数没有零点， 但有极点， 而且极点数等于滤波器

的阶次， 即单极点为一阶， 双极点为二阶， N 极点为 N 阶。 为方便讨论， 本章以后讨论的
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所有滤波器的直流增益 KF （ω = 0） 都为 1， 因而图 9-2 中 20lgKF 以后要改写为零。
（1） 一阶低通滤波器

为了获得图 9-2 中的低通特性， 方法很多， 最简单的是单极点低通滤波器， 其传递函数

T单极点（ s） = K
s + K （9-2）

有时， 单极点滤波器会根据时间常数表达为

T单极点（ s） = 1
τs + 1 （9-3）

式中， τ 为滤波器时间常数， 它等于 1 / K。

图 9-3　 一阶低通滤波器幅频特性

按式 （9-3） 画出的幅频特性如图

9-3 所示， 极点 K 等于滤波器以 rad / s
为单位的带宽， 即等于图 9-2 中 a 点的

ω0。 换句话说， 在 f = K / （2π） 处的增

益为 - 3dB， 且转折斜率为 - 20db / dec
（十倍频程）。

（2） 二阶低通滤波器

为了增加阻带区的衰减速度， 可在

此使用二阶低通滤波器， 它能提供

- 40db / dec的衰减， 如图 9-4 所示。 两极点低通滤波器的传递函数为

T两极点（ s） =
ω2

N

s2 + 2ξωN s + ω2
N

（9-4）

式中　 ωN———滤波器的固有频率；
ξ———阻尼比。

图 9-4　 二阶低通滤波器幅频特性

1—ξ = 0. 707　 2—ξ < 0. 707

二阶低通滤波器的各项性能主要由 ξ 和 ωN 决定。 当 ξ < 1 时， 滤波器存在两极点， 且极

点是复数。 如果 ξ = 1 / 2， 即 0. 707 时， 没有凸峰， 最大幅值等于 1， 此时若 ω = ωN， 则幅

值等于 1 / 2， 即对应 3dB。 可见， 按 - 3db 来定义截止频率时， ξ = 1 / 2时的截止角频率 ωo

就是固有振荡角频率 ωN， 即图 9-4 中曲线 1 与图 9-2 中曲线 2 等同。 如果 ξ < 0. 707 时， 滤

波器将出现增益凸峰， 按规定， 截止角频率是幅频特性从峰值回到起始值时的角频率， 为
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此， 图 9-4 中曲线 2 与图 9-2 中曲线 3 等同。 当 ξ < 0. 707 时， ξ 越小， 凸峰越显著， 相位滞

后相对较小。
在实际应用中， 两极点低通滤波器用于控制系统， 它的阻尼比通常设置为 0. 707， 因为

它是在两极点低通滤波器中不产生凸峰的最小值。 有时会选择 ξ < 0. 707 的两极点滤波器，
因为这样的滤波器在给定的高频处具有同样的衰减作用， 而在低频段引起的相位滞后小。 滤

波器的这个量度对于控制系统来说是合适的， 它折中考虑了高频段的衰减作用与低频段的相

位滞后问题。 按照这个准则， 用具有较小阻尼比的滤波器在控制系统中能获得更好的性能。
2. 陷波滤波器

陷波滤波器或者带阻滤波器专门抑制或衰减某一频段的信号， 而让该频段以外的所有信

号通过。 陷波滤波器的理想特性可用图 9-5 来说明。 陷波滤波器抑制的频段宽度叫做阻带宽

度， 简称带宽， 用 B 表示。 抑制带宽中点所在角频率叫做中心角频率， 用 ω0 表示。 这样，
陷波滤波器的品质因数 Q 由下式决定：

Q =
ω0
B （9-5）

图 9-5　 陷波器的特性

1—理想特性　 2—实际特性

由式 （9-5） 可以得出， B 越窄， 则

Q 越高， 滤波器的抑制选择性就越好。
理想特性在转折处衰减是彻底的。

实际上只能获得近似的抑制特性， 抑制

频段的起始角频率 ω1 和终止角频率 ω2

按低于最大增益的 0. 707 所对应的角频

率来定义， 如图中的 a 和 b 两点所示，
所以带宽 B 和中心角频率 ω0 实际中有如

下的关系：
B = ω2 - ω1

ω0 = 1
2 （ω1 + ω2） （9-6）

传统的陷波滤波器或者带阻滤波器是二阶的， 有两个极点和两个零点。 其形式为

T（ s） =
s2 + ω2

N

s2 + 2ξωN s + ω2
N

（9-7）

由式 （9-7） 可以得出， 输入频率 ω 等于 ωN时， 衰减是彻底的， 增益为零。 当 ω 远高

于 ωN时， s2项在分子与分母中处于主导地位， 传递函数 s2 / s2 = 1； 同样， ω 非常低时， s 项
消失， 传递函数 ω2

N / ω2
N = 1。 因此， 只有 ω 等于或接近 ωN时， 陷波器才有作用； 越接近，

作用越明显。 在接近 ωN的这段频带内， 式 （9-7） 会让一些输入通过 （因为图 9-5 中 2 的

缓慢衰减）， 在频带内衰减信号不彻底的原因是存在阻尼比 ξ。 阻尼比越小， 带宽 B 会越窄，
因而陷波品质因数 Q 越好， 这样不但可以获得越陡峭的陷波， 而且还可以减小陷波中心频

率以下频率信号的相位滞后。 一般而言， ξ 设置为小于 1， 而且通常更小。
对于大多数控制系统来说， 虽然实际的两极点陷波滤波器所能提供的衰减还存在限制，

但是两极点陷波滤波器还是足够好地衰减了陷波频率信号。 当需要在宽范围内对多个间断频

率信号进行强衰减时， 可将多个陷波滤波器进行级联， 这样效果会更好。
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9. 2. 2　 基于模拟方式的实现

模拟滤波器可分为无源模拟滤波器和有源模拟滤波器。 无源模拟滤波器是最容易实现的

滤波器。 最常见的是阻容 （RC） 滤波器， 如图 9-6 中 a 所示， 其传递函数为

T（ s） = 1
RCs + 1 （9-8）

对照式 （9-3）， τ = RC。
RC 滤波器价格非常低， 固定在 PCB 上占用空间小， 同有源模拟滤波器和数字滤波器相

比， 可以工作在更高的频率， 因此广泛应用于电路降噪和输入信号降噪。

图 9-6　 无源模拟滤波器

a） RC 一阶低通无源模拟滤波器　 b） LRC 二阶低通无源模拟滤波器

图中 b 是电感电阻电容滤波器， 或者称为 LRC 滤波器， 一个 RC 电路形成一个极点， 电

感增加一阶， 其传递函数为

T（ s） = 1
LCs2 + RCs + 1

（9-9）

对照式 （9-4）， ωN = 1 / LC； ξ = R C / L / 2。
LRC 滤波器通常用得比较少， 一定程度上是由于电感体积较大， 本身具有阻容性所致，

而且相对 R 和 C， L 价格较高。 因此， 无源滤波器受到了阶数的限制， 对于多极点滤波器，
需要用到有源模拟滤波器或者数字滤波器。

对于有源模拟滤波器已经展开了广泛的研究， 开发了多种拓扑结构。 很多文献提供了多

个不同的双两阶滤波器电路， 在可采用的许多基于运算放大器的两极点低通滤波器中， 最常

用的两极点低通滤波器可能是 Sallen - Key 滤波器， 如图 9-7 中 a 所示， 其传递函数为

T（ s） = 1
R1C1R2C2 s2 + （R1 + R2）C2 s + 1

（9-10）

式中

ω2
N = 1

R1C1R2C2

2ξωN =
R1 + R2
R1R2C1

（9-11）

有源模拟陷波滤波器有很多， 图 9-7b 是一个实际的例子， 该滤波器允许通过微调电位

器 R4 来调整陷波频率， R1 = R2， R3 = R4， 其传递函数为

T（ s） = 1
x（1 - x）R4C1C2 s2 + 2C1 s + 1

（9-12）

式中
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ω2
N = 1

x（1 - x）R4C1C2

2ξωN = 2
x（1 - x）R4C2

（9-13）

图 9-7　 有源模拟滤波器

a） Sallen - Key 二阶低通有源模拟滤波器　 b） 可调二阶陷波有源模拟滤波器

9. 2. 3　 基于 IIR 方式的实现

与模拟滤波器相比， 数字滤波器具有很多突出的优点， 例如它可以满足滤波器对幅度和

相位特性的严格要求， 可以避免模拟滤波器所无法克服的电压漂移、 温度漂移等问题。 用

DSP 实现数字滤波除了具有稳定性好、 准确度高和不受环境影响等优点外， 还具有灵活性好

的特点， 可通过修改滤波器的参数十分方便地改变滤波器的特性。
对许多应用来说， 数字滤波器一般具有如下差分方程：

y（n） = ∑
N-1

k = 0
akx（n - k） + ∑

N-1

k = 0
bky（n - k） （9-14）

式中　 x（n）———输入序列；
y（n）———输出序列；

ak 和 bk———滤波器系数；
N———滤波器的阶数。

式 （9-14） 具有无限长的单位脉冲响应， 在结构上存在反馈回路， 是递推型滤波器。
也即是说， 滤波器的输出不仅与输入有关， 而且与过去的输出有关。 当一个时刻的输入施加

到这个滤波器， 由于有分辨率的限制， 它永远不会下降到零。 因此， 式 （9-14） 表示的数

字滤波器称为无限冲击响应 （Infinite Impulse Response， IIR） 滤波器。
IIR 滤波器由于具有结构简单、 运算量小的特点， 因而得到了较广泛的应用。 基于 IIR

滤波器的实现通常有以下三种：
① 以模拟滤波器函数为基础的变换法， 即先设计一个满足指定条件的模拟滤波器

H （ s）， 再将 H （ s） 转化为数字滤波器 H （ z）。
② 直接设计法， 即在 z 平面内， 根据零、 极点对系统特性的影响， 调整零、 极点位置，

得到数字滤波器 H （ z）。
③ 最优化设计法， 即在某种最小化误差准则下， 建立差分方程系数 ak 和 bk 对理想特性

逼近方程， 使用迭代方法解方程组得到最佳逼近系统。 由于此方法计算量大， 需要借助计算
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机进行设计， 又称计算机辅助设计法。
本节着重研究第一种方法， 即由模拟滤波器设计数字滤波器的方法。 为了从模拟滤波器

设计 IIR 数字滤波器， 必须先设计一个满足技术指标的模拟原型滤波器。 前面分析的低通和

陷波滤波器具有巴特沃斯 （Butterworth） 滤波器原型特征， 利用这个原型， 设计者只需把它

由 s 域到 z 域进行变换， 这个变换应遵循一定规则， 具体可参考第 5 章 “数字控制系统”
5. 1. 5 “ z 变换及离散化方法” 所述内容。 表 9-1 是基于阶跃响应不变思想下低通和陷波滤

波器传递函数由 s 域到 z 域的变换结果。 按表得到 H （ z） 后， 再取 z 反变换， 最后得到式

（9-14） 的结构。
表 9-1　 阶跃响应不变思想下低通和陷波滤波器在 s 域与 z 域中的传递函数

运算 s 域传递函数 z 域传递函数

一阶低通滤波器
ω

s + ω
z（1 - e -ωT）
z - e -ωT

二阶低通滤波器
ω2

N

s2 + 2ξωN s + ω2
N

Az2

z2 + B1 z + B2

B1 = - 2e -ξωNTcos （ωNT 1 - ξ2 ）

B2 = e -2ξωNT

A = 1 + B1 + B2

二阶陷波滤波器
s2 + ω2

N

s2 + 2ξωN s + ω2
N

K（ z2 + A1 z + A2）
z2 + B1 z + B2

B1 = - 2e -ζωNTcos （ωNT 1 - ζ2 ）

B2 = e -2ζωNT

A1 = - 2cos （ωNT）

A2 = 1

K =
1 + B1 + B2

1 + A1 + A2

设计模拟原型滤波器有多种方法， 除了巴特沃斯 （Butterworth） 型以外， 还有切比雪夫

（Chebyshev） 型或者椭圆 （Elliptic） 形等。 每种原型特征在细节上各有不同， 如图 9-8 所

示。 图中在相同阶数时， 巴特沃斯滤波器通常最平坦， 但阻带下降慢； 切比雪夫Ⅰ滤波器通

带等纹波 （即等幅波动）， 但阻带下降较快； 椭圆滤波器在通带等纹波， 阻带下降最快， 但

阻带等纹波。 另外， 其他滤波器原型， 例如切比雪夫Ⅱ阻带也下降较快， 但其阻带等纹波；
贝塞尔 （Besell） 通带等纹波， 阻带下降慢， 幅频特性最差， 但是它具有最佳的线性相位。

设计者通常可以根据要设计的滤波器的特征， 在确定模拟原型后， 通过用软件在计算机

上进行 IIR 数字滤波器的参数设计。 LABVIEW 和 MATLAB 软件都可实现这种设计， 例如

MATLAB 软件的信号处理工具箱就提供了巴特沃斯、 切比雪夫Ⅰ、 切比雪夫Ⅱ和椭圆等多

个函数， 只要以正确的指标参数直接调用这些函数就可以很方便地对滤波器进行模拟滤波器

归一化设计， 并且通过双线性变换方法， 正确快捷地得到设计结果。 下面以设计一个切比雪

夫Ⅱ型 IIR 低通滤波器为例来说明用 MATLAB 软件设计 IIR 滤波器的方法。
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图 9-8　 不同模拟滤波器原型特性比较

假设要设计的滤波器特性如图 9-9 所示， 它符合切比雪夫Ⅱ型滤波器特性， 图中通带为

0 ～ λp， 阻带为 λs ～ 1. 0 （1. 0 对应于半取样频率）， 要求通带内衰减大于 Rp， 阻带内波动小

于 Rs， 则用 MATLAB 软件设计该滤波器的过程如下：
① 调用函数 cheby2ord （）， 确定滤波器的阶数和截止频率为

[N， ωn] = cheby2ord（λp， λs， Rp， Rs）
返回值 N 为满足要求的切比雪夫Ⅱ型数字滤波器的最小阶数； ωn 为截止角频率。

② 调用函数 cheby2 （）， 进行模拟低通滤波器设计， 并且通过双线性变换后输出结果为

[B， A] = cheby2（N， Rs， ωn）
返回值 B 为一个 （N + 1） 维矢量， 可作为式 （9-14） 中 b 多项式系数； A 也是一个 （N +
1） 维矢量， 可作为式 （9-14） 中 a 多项式系数。

图 9-9　 切比雪夫Ⅱ型滤波器的振幅特性

a） N 为奇数　 b） N 为偶数

除了低通外， 陷波 （带阻） 滤波器设计， 其切比雪夫Ⅱ函数为

[B， A] = cheby2（N， Rs， ωn， ′stop′）
ωn = [ω1， ω2]

更多的函数及使用说明请参考 MATLAB 软件书籍中信号处理工具箱部分的相关内容。

9. 3　 抗混叠滤波器

在数字采样系统中， 模拟的采样信号在进入数字控制器之前总会混叠杂散信号， 如果没
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有适当的滤波处理， 这些信号会严重影响数据转换系统的性能指标， 因此必须加入滤波器。
这个滤波器通常称为抗混叠滤波器 （Anti - alias Filter）， 用来实现把混叠频率分量降低到微

不足道的程度。
本节主要讨论混叠及抗混叠滤波器设计， 介绍一种使用开关电容实现抗混叠滤波器的方

法， 开关电容滤波器与采用典型的一阶低通模拟结构的抗混叠滤波器相比， 性价比更高， 更

适合应用于高性能的伺服控制系统。

9. 3. 1　 混叠

混叠是一种不希望出现的结果， 它常见于数字采样中。 当输入信号频率大于采样频率的

一半时， 采样点不足以表示输入信号， 结果使得观测到的不是这些高频信号， 而是处于某个

低频的信号， 也就是混叠频率的信号。
混叠问题可以用一个简单的试验来很好地解释。 假设观测到的钟摆运动频率为 1Hz， 对

钟摆的位置进行采样： 一个周期一次， 闭上眼睛然后睁开眼睛， 睁开时间刚能看到钟摆。 如

果以钟摆摆动的频率眨眼， 那么钟摆看上去是静止的。 实际的输入频率约为 1Hz， 而观测到

的频率却是直流信号 （0Hz）。
图 9-10 给出了观测频率 （混叠频率） 与实际输入频率的图形。

图 9-10　 实际输入信号中的混叠频率

a） 输入信号每周采样一次　 b） 输入信号每周采样两次　 c） 以 200kHz 采样频率对 190kHz 输入信号进行采样

图 a 是输入信号每周期采样一次的情况， 它得到的观测频率是一个直流信号， 其幅度可

能为任意值； 图 b 是每周期采样两次， 得到的观测频率是一个方波信号； 图 c 是以 200kHz
采样频率对 190kHz 输入信号进行采样的情况， 得到的观测频率是一个完整的、 相对频率很

低的正弦波。 因此， 设计者必须了解信号的最高频率， 并且保证采样频率高于这个频率至少

两倍 （奈奎斯特数字采样理论）。
在数字控制系统中， 高频分量常以电噪声或者耦合电磁干扰 （EMI） 的形式叠加到模拟

指令信号上， 这些频率通常远高于采样频率， 因此会产生混叠， 导致低频问题。 如果发生混

叠， 将无法进行区分正常输入与混叠输入， 因而数字控制器在混叠发生后是无法对其进行校

正的。 混叠必须在数据输入数字控制器之前进行校正， 最简单的补救方法就是用模拟低通滤

波器对输入信号加以限制。 因此， 模拟指令信号通常在 A - D 转换器之前先经过抗混叠低通

滤波器对其校正， 虑除掉其中的高频分量成分。
抗混叠也可以用数字滤波器、 采用过采样技术来实现， 系统中用高于控制律算法频率的

采样频率来进行采样。 例如， 对于一个 1kHz 的控制律， 可采用 10kHz 的频率进行采样， 因

而混叠进到输入信号的频率将从 5kHz 开始， 而不是非过采样系统的 500Hz。 在进入控制律
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之前， 可以通过数字滤波器消除输入中高于 500Hz 的频率分量。 为了防止对输入信号产生

混叠， 仍然可能需要一个模拟低通滤波器来消除高于 5kHz 的高频分量。

9. 3. 2　 开关电容滤波器的实现

最常用的抗混叠滤波器是一个一阶巴特沃斯低通滤波器， 其电路结构如图 9-11 所示。
由于其电路结构简单， 所以被广泛应用， 它的传递函数为

A（ s） =
Uo（ s）
Ui（ s）

= Avp
1

RCs + 1 （9-15）

式中， 通带增益 Avp = 1 + R2 / R1。

图 9-11　 一阶有源巴特沃斯低通滤波器电路及幅频特性曲线

式 （9-15） 的结构与式 （9-3） 相同， 由于滤波器阻带衰减太慢， 输入信号在其截止频

率附近的抗混叠效果极差。 如果需要获得高品质的抗混叠效果， 通常的做法是在巴特沃斯低

通滤波原型上， 设计高阶的滤波器， 例如， 五阶有源巴特沃斯低通滤波器。 模拟滤波器阶数

的增加在一定程度上增加了设计难度， 而且由于模拟元件的非线性， 对温度敏感， 存在较大

误差等缺点， 许多工程师都不愿意使用这样高阶模拟滤波器， 解决这一问题的最佳途径是选

择集成滤波器方案。
集成滤波器有两种类型： 连续时间滤波器和开关电容滤波器， 前者通常需要外部元件调

节角频率， 从而限制了它的灵活性； 后者可以根据其结构灵活使用， 一般情况下， 可以替代

分离或集成连续时间滤波器。

图 9-12　 开关电容原理框图

开关 电 容 滤 波 器 （ Switched Capacitor
Filter， SCF） 是基于开关电容技术来实现高

阶滤波器， 它是具有数字滤波器很多优点的

模拟滤波器。
开关电容技术工作原理如图 9-12 所示。

图中， 在电容两端的开关控制下， 电容被充

放电。 这种电荷转移过程产生脉冲电流， 可

以计算其平均电流， 当开关频率足够快时，
该电流等效于流过电阻的电流， 可看作是电阻被一个电容所取代。 各参数之间的关系如下：

I = Q
T = CV

T

R = V
I = V

（CV / T） = T
C （9-16）

式中　 I———平均电流；
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Q———总电荷；
T———开关周期；
C———开关电容；
V———电容端电压；
R———开关电容工作时等效电阻。

由式 （9-16） 可知， 电流和间接电阻值取决于两个因素， 即电容大小和开关频率的高

低。 开关频率越高， 电容值越大， 则电流越大， 或者说， 电阻值越小。 如果采用这种滤波器

结构， 频率特性将随着电容尺寸或者开关频率的变化而改变。
SCF 是一种很早就被认可的滤波器结构， 如图 9-13 所示。 如今， 它利用硅工艺技术能

够可靠集成， 开关和运算放大器有效地以单片集成形式实现， 集成芯片可以保证很高的元件

一致性 （0. 1%以内）， 电容值是固定的， 滤波特性受开关频率控制。

图 9-13　 利用开关电容技术构成简单的滤波器

设计者可以从 Maxim 等公司获得这种芯片， 例如 MAX7418 ～ 7425 系列产品， 该系列滤

波器提供各种五阶低通滤波器类型， 如贝塞尔、 巴特沃斯、 椭圆滤波器等。 截止角频率范围

为 1Hz ～ 45kHz， 准确度可以达到 0. 2% ， 开关频率很好地控制了集成滤波器的频响特性，
其阻带衰减可在 70dB 以上。 采用分离元件是很难达到这样指标的。 由于开关电容滤波器将

连续信号转换成离散信号， 这意味着还是要再次考虑混叠问题， 由于采样频率非常高， 外部

只需一个简单的 RC 滤波器。 基于开关电容滤波器的数据采集系统方案如图 9-14 所示。 图

中， 利用 DS1085 产生时钟， 时钟信号使得 SCF 与 MAX1067 A - D 转换器完全同步， 时钟频

率与 SCF 截止角频率的比率为 100 ∶ 1。 DSP 可以通过 2 线接口对 DS1085 编程， 通过重新设

置频率可以使得采样系统可以在不同的采样速率下工作， 而不用更改 PCB。

图 9-14　 基于 MAX7418 ～ 7425 系列 SCF 的数据采样系统原理框图
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有时， 在系统中需要避免使用 SCF， 因为它有很大的直流偏移， 而直流偏移量对温度敏

感。 MAX7418 ～ 7425 系列产品采用外接偏置调节电路来解决直流偏移量的问题， 即对图中

OS 引脚输入可调节的补偿电压值。 接入偏置调节电路后， SCF 输出为

Uout = （Vin - Vcom） + Vos

Vcom =
VDD
2

（9-17）

9. 4　 转速估计滤波器

由于受编码器分辨率的限制， 简单差分转速估计存在分辨率误差， 引起了估计噪声， 噪

声尤其在低速时更加明显。 利用多个这样的历史数据进行差值或者拟合， 能够获得较高的瞬

时估计准确度， 而准确度的提高会直接导致估计噪声的降低。 这种影响意味着实现转速估计

的差值或者拟合多项式与 FIR 数字滤波器之间会有一定的联系。 因此， 转速估计方法不仅是

简单的转速值计算， 而更像是一种数字滤波器的设计； 换句话说， 一种合适的转速估计方法

即是一个有效的转速估计滤波器。

9. 4. 1　 转速估计方法的介绍

下面介绍几种常见的转速估计方法。 这里所说的转速估计方法都是通过离散的位置和时

间进行差分来实现的。
1. LPP 法

每个采样周期计算编码器差值， 被称为 LPP 法 （Lines per period）。 当在第 k 次采样时，
编码器表示为 xk， 则采样间隔 T 内， 位置增量可表示为 Δxk = xk - xk -1。 为方便叙述， 令 T
= 1 （本节如无特殊情况， 将不再说明）， 则 LPP 法可表示为

vk = Δxk （9-18）
它仅由一个变量， 即简单差分得到， 是最简单的转速估计方法。

2. AVE 法

对 k 次采样前 m 个 LPP 值平均计算， 被称为 AVE 法 （Averaging）， 公式如下：

vk = 1
m ∑

k

i = k-m+1
Δxi （9-19）

由式 （9-19） 得到的滤波器被称为滑动平均滤波器， 它是一种使用很广泛的滤波器。
3. BDE 法

一般来说， 增加差分阶数可以改善瞬态响应， 得到更理想的估计值。 对采样数据进行向

后差分， 被称为后向差分方程 （Backward Difference Equation， BDE） 法。 基于 BDE 法的转

速估计推导如下：
第 k 采样周期， 位置 xk 可以由泰勒级数表示：

xk = xβ + 1
1！

dxβ
dt （ tk - tβ） + 1

2！
d2xβ
dt2

（ tk - tβ）2 + 1
3！

d3xβ
dt3

（ tk - tβ）3 + …

= ∑
∞

j = 0

1
j！x

（j）
β （ tk - tβ） j （9-20）
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按式 （9-20）， xk -1在 xk 点泰勒级数为

xk-1 = xk + （ - 1）
dxk
dt + （ - 1）2

2！
d2xk
dt2

+ （ - 1）3

3！
d3xk
dt3

+ … （9-21）

由上式可写成一阶 BDE 展开式：

xk-1 = xk + （ - 1）
dxk
dt + ξ（1） （Δ） （9-22）

式中， 余项式 ξ（1） （Δ） ≈ 0 。
因此， 得到 k 时刻瞬时转速估计值为

vk =
dxk
dt = xk - xk-1 = Δxk （9-23）

由于是由一阶 BDE 展开式得到转速估计， 该法又称 BDE1 法。 可以看出， LPP 法即是

BDE1 法。
如果将式 （9-20） 写成二阶展开式， 可得到

xk-1 = xk + （ - 1）
dxk
dt + （ - 1）2

2！
d2xk
dt2

+ ξ（2） （Δ）

xk-2 = xk + （ - 2）
dxk
dt + （ - 2）2

2！
d2xk
dt2

+ ξ（2） （Δ）
（9-24）

解方程组， 推导由二阶 BDE 展开式得到的转速估计为

vk = Δxk + 1
2 （Δxk - Δxk-1） （9-25）

该法又称 BDE2 法。 同理可得到 BDE3 法的转速估计：

vk = Δxk + 1
2 （Δxk - Δxk-1） + 1

3 （Δxk - 2Δxk-1 + Δxk-2） （9-26）

4. LSF 法

除了差值法以外， 还可以对数据进行多项式拟合。 按照最小二乘的原则进行多项式拟

合， 被称为最小二乘方拟合 （Least - Squares Fit， LSF） 法。 基于 LSF 法的转速估计推导

如下：
按照最小二乘法， 一个 N 阶多项式需要 M 个数据才能进行拟合， M > N + 1， 则 xk 的 N

阶拟合多项式为

xk = c0 + c1 tk + c2 t2k +···+ cN tNk （9-27）
由上式得到 xk -M +1到 xk 的矢量表达式：

xk-M+1

xk-M+2

︙
xk

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= A

c0
c1
︙
cN

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（9-28）

式中　 A———M × （N + 1） 阶矩阵， 则 A 矩阵可表示为

A =

1 1 12 13 … 1N

1 2 22 23 … 2N

︙ ︙ ︙ ︙ ︙ ︙
1 M M2 M3 … MN

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（9-29）
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按照所选采样值的总方差最小的原则， 则矢量 c 可表示为

c = （ATA） -1ATx = A∗x （9-30）
第 k 次瞬时转速估计 vk为

vk =
dxM
dt = qTx = qTA∗x = hTx （9-31）

式中， qT = [0， 1， 2M， 3M2， …， （N - 1） MN -2， NMN -1 ]； hT = [ h0， h1， h2， …，
hM -2， hM -1]
由于采样数据是位置的增量， 式中矢量 x 需要矩阵 B， 过渡到位置增量 Δx：

xk-M+1

xk-M+2

︙
xk

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

=

xk-M+1 0 0 … 0
xk-M+1 Δx1 0 … 0

·
·
·

·
·
·

Δx2
·
·

…
·
·

0
0
·

xk-M+1 Δx1 Δx2 … ΔxM-1

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

1
1
·
·
·
1

■

■

■
■
■
■
■
■■

■

■

■
■
■
■
■
■■

= B·

1
1
·
·
·
1

■

■

■
■
■
■
■
■■

■

■

■
■
■
■
■
■■

（9-32）

将其代入式 （9-31） 得到

vk = （h0 + h1 +···+ hM-1）xk-M+1 + （h1 + h2 +···+ hM-1）Δx1 +···+ hM-1ΔxM-1

（9-33）
令 xk -M +1 = 0， 为了方便叙述， 可设

gT = [g1，g2，g3，···，gM-1]
= [hM-1，（hM-2 + hM-1），（hM-3 + hM-2 + hM-1），···，（h1 +···+ hM-1）]

（9-34）
最后， 式 （9-32） 化简得到

vk = gM-1Δx1 + gM-2Δx2 + … + g1ΔxM-1 （9-35）
从上述一系列推导可分析出， 用 LSF N / M （N 阶、 M 个数据） 进行转速估计， 结果可表示

为 M - 1 个关于数据增量的求和多项式。 多项式系数可由式 （9-28）、 式 （9-29）、 式 （9-
30） 和式 （9-34） 计算得到。

本节介绍了 LPP 法、 AVE 法、 BDE 法和 LSF 法， 它们的推导各不相同。 通过下一节的

内容我们将会清楚， 并不是每一种方法都适合转速估计。

9. 4. 2　 基于 FIR 方式的实现

有限冲击响应 （Finite Impulse Response， FIR） 滤波器的差分方程为

y（n） = ∑
N-1

k = 0
h（k）x（n - k） （9-36）

由式 （9-36） 可知， 它具有如下优点：
① 单位脉冲响应 h （k） 是有限长序列， 因此 FIR 滤波器没有不稳定的问题；
② 由于 FIR 为非递归结构， 因此在有限准确度运算下， 不会出现递归结构中的极限振

荡等不稳定现象， 误差较小；
③ 因而可以在幅度特性随意设计的同时， 保证准确、 严格的线性相位。
因此， FIR 滤波器得到了广泛的关注， 设计方法主要是通过加窗函数来计算出 FIR 滤波
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器的系数。 不同的窗函数和有限序列的长度 （滤波器阶数） 对滤波器的特性具有很大的灵

活性， 本节研究的重点不是如何选择窗函数、 不是如何用窗函数来设计滤波器系数， 而是要

弄清楚由上一节提到的不同转速估计方法确定出的系数具有如何的 FIR 滤波器特性。
显而易见， 上一节提到的 4 种转速估计方法， 都能够由式 （9-36） 表示。 有学者对

LPP、 AVE3、 LSF1 / 4、 LSF1 / 8、 LSF2 / 8、 BDE2 和 BDE3 进行了 FIR 滤波特性研究， 表 9-2 列

出了这 7 种 FIR 滤波结构所对应的 h（k）值。
表 9-2　 不同转速估计方法的 FIR 数字滤波器系数

转速估计方法 h0 h1 h2 h3 h4 h5 h6

LPP 1. 0000
AVE3 0. 3333 0. 3333 0. 3333
LSF1 / 4 0. 3000 0. 4000 0. 3000
LSF1 / 8 0. 0833 0. 1429 0. 1786 0. 1905 0. 1786 0. 1429 0. 0833
LSF2 / 8 0. 3750 0. 4762 0. 3869 0. 1905 - 0. 0298 - 0. 1905 - 0. 2083
BDE2 1. 5000 - 0. 5000
BDE3 1. 8333 - 1. 6667 0. 3333

首先对这 7 种转速估计值进行误差比较。 实验内容包括低速、 中速、 高速、 慢加速、 中

加速、 快加速共 6 个方面， 估计误差使用方均根差公式比较：

Reltive_ RMSE% = 100 × 1
M∑

M-1

k = 0

vk - v～ k
vk

■

■
■

■

■
■

2
（9-37）

式中， vk———测速发电机测量值；

v～ k———转速瞬时估计值；
M———数据采样个数。

7 种方法中的 6 种情况按式 （9-37） 计算， 得到结果如图 9-15 所示。 由图 9-15 可得到

一些重要结论：

图 9-15　 基于表 9-2 参数的 7 种 FIR 数字滤波器在 6 种条件下转速估计的 RMSE
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① BDE 估计不应该被采用， 因为它在各种情况下工作都不是很好；
② LSF1 / 8除了在快加速方面， 其他情况下效果不错；
③ 从实际角度考虑， AVE 和 LSF 的方法可行。
接着像 IIR 或 s 域滤波器那样， 对它们进行频响特性分析， 如图 9-16 所示。 由图 9-16

又可得到一些重要结论：
① BDE 法有凸峰 （除了 LPP）， 且衰减很差， 低通滤波特性明显不好；
② LSF 法和 AVE 法在带阻处都有波动， 似乎前者比后者明显， LSF1 / 4 与 AVE3 特性

接近；
③ LSF 法的高阶 （例如 LSF2 / 8） 可能会引起凸峰；
④ LSF 法同阶比较 （LSF1 / 4和 LSF1 / 8）， M 值越小， 带宽越宽， 衰减越慢； 反之， M 值

越大， 带宽越窄， 衰减越快， 综合起来， LSF1 / 8较优于 LSF1 / 4。

图 9-16　 7 种 FIR 滤波结构频响特性分析

因此， 综合以上两类分析结果， 最后得出结论为： BDE 法估计不应该被采用； 尽可能

避免使用对称结构的 FIR， 例如 LSF2 / 8， 因为在转速快速响应时， 这种结构的滤波器带来的

延时可能对系统稳定裕度要求较大； 理想的转速估计滤波器是类似 LSF1 / 8， 并且滤波产生的

延时最好为半个采样周期。
下面有必要再提及一下基于 AVE 法实现的 FIR 滤波器， 因为许多设计者都使用过它们，

尤其是在平滑数据时 （因而也常常称它们为滑动平均滤波器）， 可是并不熟悉它们在 z 域的

特点， 于是对阶数的选择总存在想当然。 实际上， 一个简单的 FIR 滤波器就是滑动平均滤波

器， 因为它的系数都相同， 所以它也是最直观的滤波器之一， 不同阶数的滑动平均滤波器在

频域的特性如图 9-17 所示。 图中显示了 7 种不同阶数的滑动平均滤波器， 分别是 3 阶， 5
阶， 10 阶， 20 阶， 50 阶， 100 阶和 200 阶。

由图 9-17 可知， 滑动平均滤波器是拥有次优带阻特点的低通滤波器。 低阶数时， 第一

旁瓣与主瓣相比衰减小， 但主瓣宽度较大； 相反， 高阶数时， 旁瓣得到进一步抑制， 可惜的

是， 主瓣宽度变得很小。 表 9-3 列出了图中各阶数主瓣的归一化带宽和带阻衰减值。
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图 9-17　 滑动平均滤波器频响特性

表 9-3　 滑动平均滤波器归一化带宽和带阻衰减

阶数 归一化带宽 带阻衰减 / dB

3 0. 1558 - 9. 4

5 0. 0903 - 12. 0

10 0. 0446 - 12. 9

20 0. 0224 - 13. 2

50 0. 0089 - 13. 2

100 0. 0045 - 13. 2

200 0. 0022 - 13. 2

因此， 在使用时要注意合理选择阶数， 保证滤波信号的通带要很好地落在它的通带范围

内， 这样可以保证只去掉噪声。
有时由于 FIR 滤波器需要的阶数较多， 带来了很大的计算量， 增加了过多的计算延时，

这是它的主要缺点。 例如要表示一个高阶滤波器特性， FIR 滤波器需要几十个系数， 然而

IIR 滤波器可能只有几个系数。 为了尽可能地减少计算量， 滑动平均滤波器的结构可改写为

y（k） = x（k） - x（k - m）
m + y（k - 1） （9-38）

9. 5　 位置指令滤波器

9. 5. 1　 S 形曲线加减速

位置指令以脉冲串的形式进入伺服系统中， 有时为了避免脉冲频率的变化给伺服系统带

来的冲击， 常采用平滑数据的方法对一定频率的位置指令脉冲串进行滤波， 滤波后系统会得

到较为光滑的加、 减速度， 换句话说， 位置指令滤波器实现并改善了位置指令的加减速。 常

用的加减速方法有直线加减速 （梯形加减速）， 指数加减速和 S 形曲线加减速等方法， 如图

9-18 所示。 图中给出了位置指令通过不同方法滤波后的波形， 直线加减速方法和指数加减

速方法能够减缓指令的加减速； S 形曲线加减速方法不仅减缓指令的加减速， 而且还能够减

缓指令速度的变化。
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图 9-18　 三种加减速曲线

a） 梯形加减数　 b） 指数加减数　 c） S 形加减数

由此可以看出， 虽然三种方法都可以减缓指令的加减速， 但是在加减速阶段存在的突变

现象是不一样的。 图 9-19 给出了位置指令分别经过梯形加减速和 S 形加减速后， 加速度和

加速度变化的波形。 由图可看出， 指令在 0、 Ta、 T、 T + Ta 四个时刻存在突变情况。 梯形

加减速加减速突变现象明显， 由加减速的变化可知， 在这些位置处受到的加振力幅值很大，
很可能会导致产生剧烈的振动， 这尤其不适合用于数控机床的高速加工应用； 而 S 形加减速

由于减缓了指令速度变化， 限制了其加速度突变的现象， 使这些位置处受到的加振力幅值很

小， 因此 S 形加减速的效果明显优于梯形加减速的效果。

图 9-19　 位置指令的滤波效果

传统上， S 形速度曲线规划是依据以下 4 项参数来决定的： 移动总长 Smax、 最大速度

vmax、 最大加速度 amax和加速度平均值 aavg。 另外有两个约束条件： aavg和 Smax必须满足

0. 5amax ≤ aavg < amax

v2max
amax

≤ Smax

（9-39）

而一般 S 形速度曲线的加速度与时间的关系如图 9-20 所示。 图中， Ta、 Tb、 Tc 和 Ts 定

义为

Ta =
vmax
aavg

Tb =
2vmax
amax

- Ta

Tc =
Ta - Tb

2

Ts =
Smax - vmaxTa

vmax

（9-40）
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按式 （9-40）， 利用多项式表示将整个速度规划为 7 个阶段， 每个阶段都有一个描述加

减速的函数， 则 S 形曲线由各加减速度函数段积分得到。

图 9-20　 加速度与时间关系

由此可知， 用传统的方法规划 S 形曲线， 增加了计算量， 并且使编程变得异常复杂。

9. 5. 2　 基于 2 次卷积法的实现

传统的 S 形曲线加减速方法的实现是比较困难的， 它需要大量的计算， 并且编程复杂。
因此， 本节将采用卷积的方法规划 S 形曲线加减速。 在信号处理中， 任何一个线性系统的输

出都可以通过将输入信号与系统函数 （系统的冲激响应） 做卷积获得， 其算法如下：

y（n） = ∑
∞

m = 0
x（n - m）h（m） （9-41）

由式 （9-41） 可知， 卷积可以起到滤波的作用， 即卷积的流程需要保留滤波器冲激响

应的时间次序， 把它逐点乘以指定 n 开始的相应点 x。 把每次的乘积结果加在一起， 获得滤

波器的一个输出点 y。 然后把 n 的值加 1， 重复乘法和加法程序， 获得 y 中下一个滤波的数

据样点。 卷积公式只需用到加法、 乘法和迭代运算， 因此大大降低了编程的难度。
基于 FIR 数字滤波原理， 假定我们已经设计了两个滑动平均滤波器， 阶数分别为 n1 和

n2， 那么我们将通过卷积运算对输入数据应用滤波器， 如图 9-21 所示。 图中矩形输入通过

一次卷积后， 再经过一次卷积， 得到 S 形曲线。
位置指令需要 n 个采样周期接收脉冲串， 脉冲串总数为 VmaxTs， Ts 为系统采样时间。

为方便叙述， 令 Ts = 1， 则矩形输入可表示为

V（k） = Vmax 且 0 ≤ k ≤ n （9-42）
经过 n1 阶滑动平均滤波器

H1（k） = 1
n1

且 0 ≤ k ≤ n1 （9-43）

由式 （9-41） 得到一次卷积：

v1（m） = ∑
n1

k = 0
v（m - k）h1（k）　 （m = 0，1，2，…，n + n1） （9-44）

式中， m < k 时， v = 0。
然后将卷积后的结果作为输入， 再经过 n2 阶滑动平均滤波器
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图 9-21　 2 次卷积

H2（k） = 1
n2

且 0 ≤ k ≤ n2 （9-45）

由式 （9-44） 得到二次卷积

v2（m） = ∑
n2

k = 0
v1（m - k）h2（k）　 （m = 0，1，2，…，n + n1 + n2） （9-46）

式中， m < k 时， v1 = 0。
因此， 2 次卷积后的结果即是 S 形曲线， （n1 + n2） 称为加减速时间。 该方法实际上是

位置指令依次通过了两个滑动平均滤波器。 这种方法需要注意到 n1和 n2的约束关系： n1 >
n2， 而且 n1也不能太大， 不要超过 n 的一半。 否则曲线不会达到最大速度 Vmax， 而出现如

图 9-22 的现象。
通过 2 次卷积方法与传统方法比较， 可推导出两者之间的关系。 图 9-23 是 2 次卷积后

的 S 形曲线， 图中 T1 = n1Ts， T2 = n2Ts， T1 + T2速度达到最大 vmax。 与图 9-20 进行对照，
可发现 2 次卷积与式 （9-40） 各段时间的关系为

图 9-22　 n > 2n1的情况 图 9-23　 2 次卷积后的 S 形曲线
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T =
Smax
vmax

T1 =
Ta + Tb

2 =
vmax
amax

T2 =
Ta - Tb

2 = vmax（
1
aavg

- 1
amax

）

（9-47）

所以， 基于 2 次卷积的 S 形加减速方法和传统的 S 形加减速方法是等效的。 T1和 T2的

时间可以由 Smax、 vmax、 amax和 aavg设定， 且 T1 > T2， 为确保其速度命令必会达到最大速度

值， T≥2T1。
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第 10 章　 观　 测　 器

控制系统大多数都是基于传感器来测量被控量的。 实际应用中， 传感器的存在总会有不

足之处。 例如， 传感器价格昂贵， 在许多情况下， 传感器和与其相连的电缆是系统中最昂贵

的部件之一； 传感器因为环境苛刻等原因而无法安装或者因为被测量特殊性而无法进行测

量； 传感器本身存在确定性误差、 有限的响应能力； 传感器通常会引入明显的噪声， 降低了

控制系统的可靠性等。
观测器可以用来增扩或者取代控制系统中的传感器。 它将传感器信号和控制系统其他知

识相综合， 以产生观测信号。 在有些情况下， 观测器的准确度可以比传感器高， 或者说可以

降低传感器固有的相位滞后。 观测器也可以提供观测得出的扰动信号， 用来改善扰动响应。
在其他情况下， 观测器可以通过增扩廉价传感器性能来降低系统成本。 因此， 它可以提供与

高价传感器等效的性能。 在极端情况下， 观测器可以完全撤除传感器， 这样就降低了传感器

和与其相连线的成本， 例如加速度反馈中， 加速度可以用位置传感器来观测， 以取消加速度

传感器。
观测器技术也不是万能的。 观测器增加了系统的复杂性， 并且需要计算资源。 同传感器

相比， 特别是在运行过程中被控对象参数变化大时， 它们的鲁棒性较差。 但是， 观测器的合

理运用仍然可以提高性能， 在许多情况下， 它们还能同时降低成本或者提高稳定性。

10. 1　 系统中的观测器

在伺服控制系统中， 观测器原理是通过综合测得的反馈信号和控制系统对象的知识， 使

得其能更准确地认知被控对象的特征。 如图 10-1 所示。 观测器增扩了传感器的输出， 并给

控制律提供了反馈信号。

图 10-1　 观测器在控制系统中的作用

由图 10-1 能够看出， 观测器代替了传统系统中的测量反馈。 观测器依靠被控对象和传

感器知识建立自己的模型， 因而测量反馈和相关被控对象 /传感器状态量是其输入， 由观测

器观测得到观测信号， 观测信号中相关信息可作为反馈信号与系统连接。 在极端情况下， 观

测器可以完全撤除传感器， 只由被控对象的状态提供输入。



观测器内部形式有多种， Luenberger 观测器是观测器最为实用的形式之一。 如图 10-2
所示， 它由以下 5 个单元组成： 传感器输出 Y（ s）； 功率变流器输出 Pc（ s）； 估计被控对象模

型 G

（

p（ s） ； 估计传感器模型 G

（

s（ s） ； PI 或者 PID 结构的观测补偿器 G

（

co（ s） 。

图 10-2　 Luenberger 观测器一般形式

Luenberger 观测器形式中， 观测模型及其参数都称为估计， 估计用于描述系统模型中的

部件， 它与实际系统状态是不同的， 为了表示区别， 在符号头顶用^做标记。 例如被控对象

的传递函数为 Gp（ s）， 转动惯量 J 是其中一个参数； 估计被控对象的传递函数为 G

（

p（ s） 。 转

动惯量 J

（

是其中一个估计参数。 观测用于由观测器导出的信号， 因此状态 C

（

o（ s） 、 误差

E

（

o（ s） 和传感器输出 Y
（

o（ s） 是观测的。 观测信号 C

（

o（ s） 或 Y

（

o（ s） 都可以作为反馈信号与系统

连接。
由图 10-2 可以看出， Luenberger 观测器内部形式是较为复杂的， 能够采用它带来系统

性能的提升或许需要一些因素的存在。 当系统存在以下因素时， 能从 Luenberger 观测器中获

益， 这些因素存在得越多， 观测器对系统性能的改善就越显著。
第一个因素是有高性能的要求。 系统要求对指令信号的改变能做出快速响应， 以及具有

抗扰动响应能力。 两者受益于观测器； 对于响应能力不存在问题的系统， 则没有理由采用观

测器。
第二个因素是计算资源的可利用性。 观测器几乎都依赖于数字控制器。 如果控制系统是

在高速处理器 （如 DSP） 上执行的， 其计算资源足以实现观测器， 则认为具有可利用的资

源； 添加一个观测器， 不会明显增加费用负担。 但是， 若系统采用的是简单的模拟控制器，
那么设计支持观测器的硬件结构将需要付出更大的努力。

第三个因素是有采用高分辨率位置反馈信号的可能。 当采用高分辨率位置传感器时， 观

测器才会最有效。 位置传感器分辨率噪声通常是伺服控制系统中的一个问题， 很难处理， 观

测器的加入往往加剧了这个问题的不良影响。
另外一个因素是反馈信号中存在相位滞后。 旋转变压器信号通常用跟踪回路来处理， 在

位置信号中产生相当大的相位滞后， 它的存在使观测器更可能改善系统的性能。 再有， 在由

位置获得速度的情况下， 回路中会产生相位滞后， 这种滞后是与反馈传感器无关的。 但是，
众所周知， 这种滞后是由位置通过简单差分获得的， 该相位滞后也为观测器改善系统性能提

供了机会。
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10. 2　 Luenberger 观测器

本节首先从最基本的传统控制系统开始， 通过逐步增加元件的方法来构建控制系统中的

Luenberger 观测器形式。 观测器的构建是基于经典控制的， 即框图和 s 域传递函数。 通常，
人们所熟知的观测器一般表示为基于矩阵的状态空间形式。 虽然， 状态空间法是表示基于观

测器系统的一种有用方式， 特别是在系统比较复杂时。 但它的缺点也很明显， 就是不直观。
这种抽象的形式简化了数学处理， 但会让许多设计者迷惑， 在什么条件下可以看到它的优

点， 优点有多大。 因而这里以经典的形式描述观测器， 尽管只限于低阶系统， 但它在以应用

为导向的有关观测器的专著中使用效果良好， 在一般的控制系统中应用获益颇多。

10. 2. 1　 观测器的模型构建

图 10-3 所示是传统的控制系统， 在理想情况下， 控制回路采用实际状态 C（S）作为反

馈。 但是， 经传感器获取状态， 传感器产生反馈变量 Y（ S）。 理想的传感器定义为 GS理想

（S） = 1， 输出 Y（S）取代了实际状态 C（S）。 值得注意的是， 传统控制系统把 Y（ S）取代

C（S）， 忽略了 GS（S）≠1 所带来的影响。 传感器产生的典型问题是相位滞后、 衰减和噪声。
由传感器或者传感器的物理结构产生的相位滞后通常是回路不稳定的主要因素， 传感器所带

来的噪声通常需要在控制回路中增加滤波器来进行校正， 从而又进一步增大了相位滞后， 最

终降低了稳定性裕度， 这些不期望的因素都包含在 GS （S） 中。

图 10-3　 传统控制系统

同用观测器相比， 选择一种更快或者更准确的传感器， 更加有预测性且更加容易实现，
但是诸如价格、 尺寸以及可靠性等因素限制了最好传感器的使用。 因此， 观测器的作用是充

分用好传感器。 使用 Luenberger 观测器可以将 GS （S） ≠1 所带来的影响最小化。
消除 GS（S）≠1 所带来的影响， 一般有两种方法。 一种备选方法是在传感器信号之后紧

跟一个逆向传感器传递函数 G

（

S
-1（S） ， 如图 10-4 所示。 从理论上来说， 这种方案是可行

的， 遗憾的是 GS （S） 的性质使得求逆并不现实。 GS （S） 通常是一个低通滤波器：

G

（

S（S） = K

（

S + K

（ （10-1）

它的逆为

G

（

-1
S （S） = 1 + S

K

（ （10-2）

式 （10-2） 里面含有一个一阶微分， 在大多数情况下， 微分会产生过大的输出噪声而并不

实用。
另一种避免 GS（S） ≠1 带来影响的备选方法是被控对象的仿真模型作为正在执行的控制
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图 10-4　 增加逆向传感器传递函数

回路， 电力变流器的输出信号 Pc（S） 作用于与实际被控对象 GP（S） 并行的被控对象估计模

型 G

（

P（ s） ， 如图 10-5 所示。 由图能够看出， 这样的解决方案容易受漂移的影响， 大多数控

制系统的被控对象至少包含一个积分器， 实际被控对象和模型之间的偏差会导致估计状态

C

（

o（ s） 发生漂移， 这种方案也是不实用的。

图 10-5　 从被控对象模型中获得被控状态

图 10-4 所示的方案完全取决于传感器， 它在

低频段运行良好， 但在高频段会产生很大的噪声。
图 10-5 中的方案完全取决于模型与电力变流器的

输出信号， 在高频段运行良好， 但是低频段会发

生漂移。 结合这两种方案最佳部分， 继续构建 Lu-
enberger 观测器， 增扩图 10-5 的结构， 运行并联

的实际被控对象和传感器与估计被控对象及传感器， 产生实际输出 Y（S） 和观测输出

Y

（

o（S） ， 如图 10-6 所示。

图 10-6 中， 如果估计模型是实际对象的准确模型， 这时 Y

（

o（S） = Y（S） 或者 E

（

o（S） = 0

。 这种情况下， 观测状态 C

（

o（S） 是实际状态的准确表示， 因此 C

（

o（S） 可以用来对控制回路

构成闭环， GS（S） 的相位滞后对系统不再起作用， 也就是消除了 GS（S） 的影响。 在任何实际

系统中， 很多因素使得 E

（

o（S） ≠ 0 。 观测器补偿器 G

（

co（S） 将误差返回到模型， 使误差趋于

零。 G

（

co（S） 通常是高增益的 PI 控制律或者 PID 控制律， 高的增益会使 E

（

o（S） 最小化， 观测

状态 C
（

o（S） 就成了实际状态 C（S） 合理的表示。 当然， 它比传感器输出 Y（S） 准确得多。

图 10-6　 基于 Luenberger 观测器的控制回路

Luenberger 观测器的观测状态 C

（

o（S） 用来使控制回路形成闭环， 它与图 10-3 所示的传

统控制系统相比， 传感器输出不再用来构成闭环， 而是驱使观测器形成一个观测状态。 用观

测状态 C

（

o（S） 构成的闭环回路， 在一定频率范围内使得传感器的相位滞后与衰减得到消除。

10. 2. 2　 观测器的运行分析

Luenberger 观测器可以通过把它的结构表示成传递函数来分析， 传递函数结构能够表征
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观测器的详细运行情况， 有利于观测器的调试。
从图 10-6 可以看出， 观测器传递函数有两个输入 Pc（S） 和 Y（S） ， 以及一个输出

C

（

o（S） 。 在分析中， 把实际模型和传感器看作一个黑箱子， 重点在于对观测器的输入与输出

之间关系的理解， 忽略观测器内部 E

（

o（S） 和 Y

（

o（S） 。 事实上， 由于框图缩减为一个简单函

数， 这些信号是接触不到的。 用 Mason 信号流图法建立观测器的传递函数， 得到

C

（

o（S） =
Y（S）G

（

co（S）G

（

P（S） + Pc（S）G
（

p（S）

1 + G

（

P（S）G

（

co（S）G
（

S（S）
（10-3）

式 （10-3） 是两个因式之和， 把这两个因式完全分离开， 有

C

（

o（S） = Y（S）
G

（

co（S） × G

（

p（S）

1 + G

（

P（S） × G

（

co（S） × G

（

S（S）
+

　 Pc（S）
G

（

P（S）

1 + G

（

P（S） × G

（

co（S） × G

（

S（S）
（10-4）

式 （10-4） 中第一个因式取决于传感器输出 Y（ s） ， 改写后， 得

Y（S）G

（

-1
S （S）

G

（

S（S）G

（

co（S）G

（

P（S）

1 + G

（

P（S）G

（

co（S）G

（

S（S）
（10-5）

式 （10-5） 可以看做是系统输出乘以估计传感器逆的传递函数， 然后由右边的一项滤

波。 由后面分析可知， 右边的这一项是一个低通滤波器。 因此， 式 （10-5） 是图 10-4 中给

出的形式后接了一个低通滤波器。
式 （10-4） 中， 第二个因式取决于功率变换器输出 Pc（S） ， 改写后， 得

Pc（S）G

（

P（S）
1

1 + G

（

P（S）G

（

co（S）G

（

S（S）
（10-6）

在式 （10-6） 里面， 估计的被控对象传递函数 G

（

P（S） 被抽出来成为滤波器项的比例系数，

比例系数项等效于图 10-5 中用来计算 C

（

o（S） 的形式。 由后面分析可知， 右边的这一项是一

个高通滤波器。 因此， 式 （10-6） 是图 10-5 中给出的形式后接了一个高通滤波器。
下面来分析上面提到的这个低通滤波器和这个高通滤波器。 式 （10-5） 中右边一项可

以看作一个低通滤波器：

G

（

S（S）G

（

co（S）G

（

P（S）

1 + G

（

P（S）G

（

co（S）G

（

S（S）
（10-7）

下面对式 （10-7） 中每一项进行分析： G

（

P（S） 是被控对象模型， 控制系统的被控对象通

常至少会有个积分器， 在高频段， 这一项的幅值会衰减到接近零。 C

（

S（S） 是传感器模型， 通

常大多数传感器都包含低通滤波器， 因此在高频段， 这一项总是衰减的。 G

（

co（S） 是构建的，

会满足 G

（

P（S）C

（

S（S）G

（

co（S） 的开环增益在观测器穿越频率处将有足够大的相位裕度。 同实

际控制回路一样， 补偿器 G

（

co（S） 具有足够高的微分阶次， 以避免开环增益较高时出现的
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180°相位偏移， 但是微分阶次又必须足够低， 以满足增益在高频段衰减到零。 因此， 计算所

得三项乘积在高频段数值小。 在高频段幅值下降到很小， 式中 1 在分母中占主导地位， 于

是， 式 （10-7） 就被简化为它的分子， 即幅值很小， 接近为零。 在低频段， C
（

S（S） 有一阶积

分， 这一项具有大的幅值。 C

（

S（S） 是一个在低频段幅值为 1 的低通滤波器。 G

（

co（S） 将增加一

阶积分， 或至少会有一个比例项。 计算所得三项乘积在低频段幅值大。 在低频段幅值大， 式

中 1 在分母中可忽略， 于是， 式 （10-7） 就被简化为 1。 低频段的增益为 1， 高频段的增益

接近零， 这两个特征是低通滤波器的表征。
式 （10-6） 中右边一项可以看做一个高通滤波器， 即

1
1 + G

（

P（S）G

（

co（S）G
（

S（S）
（10-8）

用类似推理得到， 式 （10-8） 在高频段， 分母衰减到接近 1， 使得式子简化为 1。 在低

频段， 分母非常大， 使得这一项非常小。 这种特性是高通滤波器的表征。
最后， 把式 （10-5） 和式 （10-6） 合并起来， 以框图的形式给出 Luenberger 观测器的

滤波器形式， 如图 10-7 所示。 图中展示了观测器如何将输入 Y（S） 、 Pc（S） 相结合， 产生观

测状态 C

（

o（S） 的。 Y（S） 提供了良好的低频信息， 但对噪声敏感， 因此， 在这一项后面接一

个低通滤波器。 Pc（S） 项提供的低频信息很差， 因为积分增益即便只有轻微的偏差也会受影

响而产生漂移。 另一方面， 这一项不像 Y（S） 项那样容易产生高频噪声， 因为被控对象正常

情况下至少含有一个积分项， 其作用如同滤波器， 消除了通常存在于功率变换器输出中的噪

声成分。 因此， 这样的一项后面因该跟随一个高通滤波器。

图 10-7　 Luenberger 观测器的滤波器形式

Luenberger 观测器用两种不同的方式从不同的两个信号源形成观测状态， 并采用滤波将

各自滤波器的最佳频率范围组合成一个输出。 因此， 观测器对 G

（

co（S） 、 C

（

P（S） 、 C

（

S（S） 调试

的过程就变成了构造滤波器的过程， 对于设计者来说， 这样的过程会是比较熟悉的。

10. 2. 3　 观测器的应用设计

观测器的设计主要有： 被控对象建模、 传感器建模和观测补偿器设计。 本节结合伺服控

制系统， 具体地给出其中每一部分。
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1. 被控对象建模

通常被控对象具有如下形式：

GP（S） = K 1
SNGLPF（S） （10-9）

式中　 K———比例增益；
N———积分阶次；

GLPF（S）———被控对象滤波作用的传递函数。
在伺服系统中， 被控对象增益 K 是 KT / J， KT是电动机转矩常数， J 是电动机与负载的

总转动惯量。 负载转动惯量可能比电动机转动惯量大很多倍， 在设计观测器时， 总的被控对

象增益实际上可能是未知的。 标称增益通常必须通过实验来确定。 对于增益变动的问题， 属

于另外一个内容， 在正常情况下， 如果变化大于 20% ， 观测器的优势就很难实现。
电流乘以增益 K， 获得电动机的加速度， 加速度积分一次， 获得电动机速度， 伺服系统

具有一阶积分， 即 N = 1。
伺服电动机的滤波作用存在于黏性阻尼和绕组间的电容。 黏性阻尼对低于几赫的信号具

有轻微的镇定作用， 由于它在系统中几乎不起什么作用， 通常被忽略。 与绕组相连接的寄生

电容具有重要的作用， 但对控制系统的直接作用通常几乎没有， 因为这种作用的频率范围远

高于伺服控制器的带宽， 因此通常也被忽略。
2. 传感器建模

建模的任务是必须确定传感器的传递函数， 其关键参数是滤波参数和比例参数。 伺服系

统用增量编码器作为传感器， 其传递函数为一阶积分， 因此传感器建模就变成了一件微不足

道的事情， C
（

S（ s） = GS（ s） 。 如果传感器是旋转变压器与正弦编码器， 模型需要增加包括反

馈信号变换引起的相位滞后， 它通常取决于旋转变压器恢复位置信息所采用的方法。 本节为

方便说明， 使用的估计传感器模型是以增量型传感器模型为基础建模的。
3. 观测补偿器设计

观测补偿器设计就是选择补偿器中的增益的过程， 它可归结为是 P、 I、 D 增益的不同

组合。 采用补偿器的目的是以足够的稳定裕度使观测器误差趋于零。 任何用于镇定传统控制

回路的方法都适合于观测器回路。 在通常的伺服控制系统中， PID 补偿器也许是可利用的最

简单的一种补偿器。 在设计补偿器时， PID 补偿器已经足够了。

在 G

（

co（ s） 的设计中， 可以忽略饱和问题。 控制器的 PID 设计要考虑到饱和问题， 然而

通常这个问题与观测器无关。 由于它们跟随实际的被控对象， 所以一般不受需要饱和限制条

件的支配。 因此， PID 补偿器通常是不要求饱和限制的。
4. 小结

图 10-8 是用于消除由简单差分引入的相位滞后的 Luenberger 观测器结构。 在实体系统

中， 传感器使用增量型编码器， 反馈电流 IF乘以 KT产生电磁转矩 Te， 而 IF乘以 K

（

T 产生电磁

转矩的估计值 T

（

e 。 电磁转矩由电动机绕组产生， 它同扰动转矩 TD相加， 形成总转矩。 总转

矩除以转动惯量 J， 获得电动机加速度， 加速度积分获得速度 vM， 再一次积分， 获得位置

PM。 后一个积分被看做传感器的一部分， 对于一个增量型编码器， 反馈没有相位滞后， 这

种形式是合理的。 观测器以数字形式实现， 在模型系统中， 积分 1 / S 用数字等效形式

202 交流伺服系统设计指南



Tz / （ z - 1）取代， 因而模型系统与实体系统是相似的。

图 10-8　 Luenberger 观测器结构

模型系统与实体系统的第二个积分都被看作传感器的一部分， 而不是电动机的一部分。

由于关心的是速度， 因此观测器中观测速度 V

（

M 是被控对象的输出反馈 VF， 在这种情况下，
观测器的目的是消除简单差分所带来的相位滞后。

10. 3　 观测器在加速度反馈中的应用

加速度反馈可以用来提高伺服系统的抗扰动能力， 它的理想结构框图如图 10-9 所示。
加速度反馈通过减缓电动机对被测加速度的响应来实现， 测得电动机的加速度 AM后乘以

KAFB， 反馈给电流指令， 用来减小加速度 （电流） 指令。 实际的加速度越大， 电流指令被

减小得越多， KAFB具有同增大转动惯量类似的作用。

图 10-9　 理想化加速度反馈

通过图 10-9 的传递函数， 很容易看到加速度反馈的作用。 假设电流回路的动态性能是

理想的， 即 Gpc（ s） = 1 ， 于是得到输入输出传递函数为

PM（ s）
IC（ s）

=
KT / JT

1 + KAFB
·1

s2
（10-10）

从式 （10-10） 中很容易看到， 加速度反馈的作用， 对于 KAFB > 0 的任何值， 系数 （1
+ KAFB） 与增加总转动惯量 JT具有相同的作用。

因此， 反馈加速度主要作用就是增大有效转动惯量。 但是， 有效转动惯量的增加实际上

减小了回路增益， 也就减小了系统的响应速度。 图 10-10 给出了解决方法。 图 10-10 中， 在
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控制回路中加入惯量增长量， 也就是 （1 + KAFB）， 抵消了加速度反馈中的有效转动惯量，
这时随着 KAFB的增大， 有效转动惯量增大， 加速度反馈的优越性得到实现， 由于回路增益

固定， 因此稳定性裕度和指令响应不变。

图 10-10　 基于理想化加速度反馈的速度控制器

这一点也能从系统的传递函数上看到。 系统的指令响应传递函数为

VM（ s）
VC（ s）

=
GC（ s）GPC（ s）KT / JT

s2 + GC（ s）GPC（ s）KT / JT
（10-11）

式中， 没有出现 KAFB， 因此指令响应不受 KAFB值的影响。
通过加速度反馈能改善图 10-10 所示的扰动响应。 系统的扰动响应传递函数为

VM（ s）
TD（ s）

=
KT / [（1 + KAFB）JT]

s2 + GC（ s）GPC（ s）KT / JT
（10-12）

对于式 （10-12） 的理想化情况， 扰动响应的改善是在整个频率范围内获得的， 且正比

于 （1 + KAFB）。 遗憾的是， 这样的一个结果是不现实的。 排除电流环带宽的限制， 加速度

反馈的最大限制是难以测量加速度。 虽然有工业用加速度传感器， 但是很少有哪种应用能承

受得起价格上的增加以及由于增加传感器以及其引线带来的稳定性降低。 对于这个问题， 一

种解决方法是观测加速度， 而不用测量加速度。 因此， 加速度只能在观测器结构力所能及的

范围内进行观测， 这就限制了式 （10-12） 的理想结果所能实现的频率范围。
对于许多单独使用加速度传感器不太现实的系统， 观测加速度是加速度反馈的一个合适

的备选方法。 伺服系统中基于观测器的加速度反馈如图 10-11 所示。 加速度回路用观测加速

度 A

（

o 构成闭环， 速度回路用观测速度 V

（

o 反馈构成闭环。

图 10-11　 伺服控制系统中基于观测器的加速度反馈

图中， K

（

T / J

（

T 把电流回路的输出 IF转换为加速度单位， 又把观测加速度 A

（

o 通过 J

（

T / K

（

T 和

KAFB 转换为电流单位， 并形成 （1 + KAFB） 项用于抵消乘以控制律输出的 （1 + KAFB）， 这与
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图 10-10 是一致的。
基于图 10-11 搭建计算机仿真环境， 由于扰动定义为正符号， 故而使得系统在加入阶跃

信号后， 转速不是跌落而是超调。 对 TD加入阶跃扰动后， 得到仿真结果如图 10-12 所示。
由图形分析得到， 在没有加速度反馈时 （见图 10-12a）， 通过对 Gc（ s） 中的控制律设置尽可

能高的增益， 并且速度反馈由观测器观测速度信号获得， 是能够改善抗扰动性能的。 当加入

加速度反馈后 （见图 10-12b）， 对扰动的改善会是很明显的， 可见加速度产生了巨大的作

用， 当 KAFB越大， 抗扰能力越强。

图 10-12　 有无加速度反馈情况下对阶跃扰动的响应

a） KAFB = 0　 b） KAFB = 1　 c） KAFB = 10　 d） KAFB = 10

但是出于观测器的稳定性限制， 过大的 KAFB会引起系统的不稳定 （见图 10-12c）， 通过

减小观测器的采样时间解决了这个问题 （见图 10-12d）。 需要指出的是， 采样时间的改变在

模型中很容易实现， 但是在实际系统中则可能很难。 因此， 实际系统中设置的 KAFB值要比

仿真模型中得到的值小得多。
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