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摘 要: 针对无刷直流电机转速伺服系统高性能非线性鲁棒控制,提出一种新型的多滑模反步高阶滑模非线性控制

方法. 在控制律设计的每一步都引入二阶滑模 Super-Twisting算法,无需计算变量导数,消除了滑模抖振,并在第 1级

子系统虚拟控制律设计中提出一种改进的二阶滑模 Super-Twisting算法. 与传统双闭环 PI控制相比,能够令系统的

动静态性能更好,转矩脉动更小,鲁棒性更强;与标准 Super-Twisting算法相比,进一步提高了系统对阶跃负载扰动的

抑制能力. 最后通过仿真分析表明了所提出方法的有效性.
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Abstract：：：For higher performance speed servo robustness control of brushless DC motor(BLDCM), a novel multiple sliding

mode backstepping high order sliding mode nonlinear control approach is proposed. The second order sliding mode Super-

Twisting algorithm(STA) ,which needs no derivative of any variables and eliminates the sliding mode chattering, is used in

each step design of the whole backstepping control law. And a self-adaption STA(SSTA) is proposed and used in the virtual

control law of the first level subsystem. Compared with the traditional dual closed loop PI control, the proposed method

makes the system have higher dynamic and static performance, smaller torque ripple and stronger robustness. Compared

with the traditional STA, the proposed SSTA can futher improve the system’s robustness for the step load disturbance.

Finally, simulation analysis shows the effectiveness of the proposed method.

Keywords：：：brushless DC motors；high order sliding mode control；backstepping control；nonlinear control；robustness

0 引引引 言言言

无刷直流电机 (BLDCM)系统具有结构简单、调

速性能好等优点,已在国防、民用及工业领域获得了

广泛的应用. 但是,其面临的运行工况和环境越来越

复杂,如果采用经典控制理论和线性 PI控制,则不能

满足高性能系统的强鲁棒性要求.

传统控制方法通常将BLDCM作为线性被控对

象, 但是BLDCM反电势不可能是平顶、宽度严格为

2π/3电角度的理想梯形波,电机绕组电阻、电感存在

加工制造误差, 多数场合存在负载扰动,这些因素本

质上决定了BLDCM还是一个具有内部参数摄动和

外部负载扰动的非线性被控对象.

反步控制,又称为反推控制或反演控制,它通过

逐步反推设计和选取Lyapunov函数来保证系统的全

局稳定性,能够令控制器设计过程更加系统化、结构

化, 使非线性系统的收敛性和鲁棒性问题更容易处

理,已被广泛应用于非线性控制系统的研究中[1-4]. 但

是, 对于存在内部参数摄动和外部负载扰动等不确

定性影响的电机控制系统而言, 反步法往往需要结

合模糊、神经网络、自适应、滑模等控制方法来抑制

或估计不确定扰动,以保证系统的快速收敛性及鲁棒

性[5-7].

在以上各种方法中,反步滑模控制方法能够令系

统同时具有滑模控制的强鲁棒性和反步控制的全局
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稳定性、良好的过渡过程品质以及能够处理系统非匹

配不确定性扰动等优点,已被应用于多种电机的非线

性控制之中[3,7-12]. 文献 [8-9]将反步滑模控制用于感

应电机非线性控制,证明了该方法能够令系统在电机

参数和负载变化时仍具有较好的动、静态性能和较强

的鲁棒性; 文献 [10-11]针对永磁同步电机的反步滑

模控制,设计了基于终端滑模和扩张观测器的负载观

测器,在对负载变化进行有效补偿的同时削弱了滑模

抖振, 但却增加了控制器的复杂度,而且控制律设计

需对相关变量求导. 可见,现有对于电机反步滑模控

制的研究,大多集中于永磁同步电机和感应电机的非

线性控制,而对于BLDCM,大多采用线性模型进行研

究.

从检索到的文献来看, 文献 [7]将反步法与模糊

积分滑模控制相结合, 其中模糊控制用于调节参数,

减小了滑模抖振, 而积分滑模面消除了稳态误差, 但

仍然是基于BLDCM的线性模型进行研究;文献 [12-

13]针对BLDCM,研究了一种将电机名义模型的反步

控制与实际电机的滑模控制相结合的组合式反步滑

模伺服控制器,滑模控制用于补偿电机名义模型与实

际电机之间的不确定性,令实际位置输出最终跟随名

义控制的位置输出,提高了伺服系统的鲁棒性,但是,

控制律设计只针对电机的转子运动方程, 没有涉及

BLDCM本身的非线性特性.

本文针对BLDCM高性能鲁棒转速伺服控制,在

建立BLDCM非线性模型的基础上,兼顾电机本身的

非线性和系统外部不确定负载扰动,提出一种新型多

滑模反步高阶滑模非线性控制方法. 在反步控制律设

计的每一步,都引入无需对滑模面变量求导的二阶滑

模Super-Twisting算法,用于消除滑模抖振,抑制各级

子系统的外部扰动及内部参数摄动对系统的不利影

响,提高系统鲁棒性;在第 1级虚拟控制律设计中,提

出一种改进的 Super-Twisting算法, 以进一步提高系

统对阶跃负载的抑制能力.利用Lyapunov稳定性理

论证明了系统的全局稳定性,并通过仿真结果验证了

所提出方法的有效性.本文方法在系统速度伺服响应

的快速性、跟踪精度、鲁棒性和转矩脉动抑制上都具

有较大的优势.

1 BLDCM非非非线线线性性性分分分析析析与与与建建建模模模
BLDCM通常采用两相导通三相Y形六状态运

行模式. BLDCM各相反电势[14]可以表示为

𝑒𝑣 = 𝑘𝑒 × 𝜔 × 𝑓𝑣(𝜃), 𝑣 = a,b, c. (1)

其中: 𝑓𝑣(𝜃)为相反电势波形函数; 𝑘𝑒为相反电势常数,

单位为V/(rad/s); 𝜔为电机转子角速度,单位为 rad/s.

理想的相反电势波形函数的波形是周期为 2π

电角度,平顶宽度为 2π/3电角度,相位相互相差 2π/

3电角度, 平顶处峰值为+1和−1的梯形波. 而实际

上,由于设计和制造误差等原因, 𝑓𝑣(𝜃)波形的平顶宽

度一般都小于 2π/3电角度.

为了进行非线性建模,在此将BLDCM的三相绕

组由传统的 a、b、c三相重新定义为𝑥、𝑦、𝑧三相, 其

中𝑥、𝑦表示导通相, 𝑧表示非导通相 (或关断相).

考虑 𝑓𝑣(𝜃)的非理想性, 并定义三相相电流 𝑖𝑥、

𝑖𝑦、𝑖𝑧以流入Y形绕组中性点的方向为正方向, 则有

𝑖𝑥 = −𝑖𝑦 = 𝑖𝑥𝑦,电磁转矩可以重新表示为

𝑇𝑒 =
𝑒𝑥𝑖𝑥 + 𝑒𝑦𝑖𝑦 + 𝑒𝑧𝑖𝑧

𝜔
=

𝑘𝑒𝑓𝑥(𝜃)𝑖𝑥 + 𝑘𝑒𝑓𝑦(𝜃)𝑖𝑦 + 𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)𝑖𝑧 =

𝑘𝑒[𝑓𝑥(𝜃)− 𝑓𝑦(𝜃)]𝑖𝑥𝑦 + 𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)𝑖𝑧 =

𝑘𝑒𝑓𝑥𝑦(𝜃)𝑖𝑥𝑦 + 𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)𝑖𝑧. (2)

结合式 (2),当以导通相𝑥、𝑦和非导通相 (或关断

相) 𝑧划分BLDCM的 a、b、c三相绕组时, BLDCM的

数学模型可以重新表示为⎧⎨⎩

𝜃 = 𝜔,

𝜔̇ = −𝛽
𝐽
𝜔 − 1

𝐽
𝑇𝑙 +

1

𝐽
𝑇𝑒,

𝑇𝑒 = 𝑘𝑒[𝑓𝑥(𝜃)𝑖𝑥 + 𝑓𝑦(𝜃)𝑖𝑦 + 𝑓𝑧(𝜃)𝑖𝑧],

𝑖̇𝑥 = − 𝑅

𝐿𝑀
𝑖𝑥 − 1

𝐿𝑀
𝑘𝑒𝑓𝑥(𝜃)𝜔 +

1

𝐿𝑀
𝑢𝑥,

𝑖̇𝑦 = − 𝑅

𝐿𝑀
𝑖𝑦 − 1

𝐿𝑀
𝑘𝑒𝑓𝑦(𝜃)𝜔 +

1

𝐿𝑀
𝑢𝑦,

𝑖̇𝑧 = − 𝑅

𝐿𝑀
𝑖𝑧 − 1

𝐿𝑀
𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)𝜔 +

1

𝐿𝑀
𝑢𝑧.

(3)

其中: 𝜃为电子转子位置角,单位为 rad; 𝛽为粘滞摩擦

系数,单位为N ⋅m/(rad/s); 𝐽为系统的等效转动惯量,

单位为 kg ⋅m2; 𝑇𝑙为负载转矩,单位为N ⋅m; 𝑇𝑒为电磁

转矩,单位为N ⋅m; 𝑅为绕组单相电阻,单位为Ω; 𝐿𝑀

为每相绕组等效电感,单位为H; 𝑢𝑥、𝑢𝑦、𝑢𝑧为相电压,

单位为V.

实际中, 𝑘𝑒×𝑓𝑣(𝜃)可通过BLDCM的空载发电运

行试验离线获取.由式 (3)所示方程组可知, BLDCM

本质上是一个非线性系统.

当以导通的两相绕组𝑥、𝑦为受控回路,将导通两

相电压平衡方程相减,以导通两相间的线电压𝑢𝑥𝑦为

电机的控制输入量,以转速𝜔为输出量时,式 (3)所示

的BLDCM非线性微分方程可改写为⎧⎨⎩

𝜔̇ = −𝛽
𝐽
𝜔 +

𝑘𝑒𝑓𝑥𝑦(𝜃)

𝐽
𝑖𝑥𝑦 +

𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)

𝐽
𝑖𝑧 − 1

𝐽
𝑇𝑙,

𝑖̇𝑥𝑦 = − 𝑅

𝐿𝑀
𝑖𝑥𝑦 − 𝑘𝑒𝑓𝑥𝑦(𝜃)

2𝐿𝑀
𝜔 +

1

2𝐿𝑀
𝑢𝑥𝑦,

𝑖̇𝑧 = − 𝑅

𝐿𝑀
𝑖𝑧 − 𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)

𝐿𝑀
𝜔 +

1

𝐿𝑀
𝑢𝑧.

(4)
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2 BLDCM反反反步步步高高高阶阶阶滑滑滑模模模控控控制制制律律律设设设计计计
2.1 系系系统统统描描描述述述

标准的反步法要求被控制系统可以被表达为具

有下三角结构的严格反馈系统.但是, 当系统中存在

不确定扰动时, 系统只能被表示为纯反馈系统,而实

际的BLDCM系统一般都存在负载扰动, 因此, 只能

化为一类纯反馈系统.

定义状态变量和参数如下:⎧⎨⎩

𝑥1 = 𝜔, 𝑥2 = 𝑖𝑥𝑦, 𝑥3 = 𝑖𝑧,

𝑢1 = 𝑢𝑥𝑦, 𝑢2 = 𝑢𝑧,

𝑎1 = −𝛽
𝐽
, 𝑎2 =

𝑘𝑒𝑓𝑥𝑦(𝜃)

𝐽
, 𝑎3 =

𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)

𝐽
,

𝑎4 = − 𝑅

𝐿𝑀
, 𝑎5 = −𝑘𝑒𝑓𝑥𝑦(𝜃)

2𝐿𝑀
, 𝑎6 = −𝑘𝑒𝑓𝑧(𝜃)

𝐿𝑀
,

𝑏1 =
1

2𝐿𝑀
, 𝑏2 =

1

𝐿𝑀
, 𝑇𝑙 = − 1

𝐽
𝑇𝑙 +Δ.

(5)

其中Δ = Δ(𝐿𝑀 , 𝑅, 𝛽, 𝐽) ⩽ Δmax表示由系统参数摄

动带来的不确定有界扰动.

做如下参数定义和变量代换:⎧⎨⎩
𝑓1(𝑥̄1) = 𝑎1𝑥1 + 𝑎3𝑥3,

𝑓2(𝑥̄2) = 𝑎4𝑥2 + 𝑎5𝑥1,

𝑓3(𝑥̄3) = 𝑎4𝑥3 + 𝑎6𝑥1;

⎧⎨⎩
𝑔1(𝑥̄1) = 𝑎2,

𝑔2(𝑥̄2) = 𝑏1,

𝑔3(𝑥̄3) = 𝑏2.

(6)

其中 𝑥̄𝑖 = [𝑥T1 , 𝑥
T
2 , ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑥T𝑖 ]T, 𝑖 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑛.

为了书写简洁, 将式 (6)左侧括号及括号内部的

𝑥̄𝑖省略后,连同式 (5)代入 (4),可将BLDCM表示为如

下所示的纯反馈非线性系统:⎧⎨⎩
𝑥̇1 = 𝑓1 + 𝑔1𝑥2 + 𝑇𝑙,

𝑥̇2 = 𝑓2 + 𝑔2𝑢1,

𝑥̇3 = 𝑓3 + 𝑔3𝑢2,

𝑦 = 𝑥1.

(7)

考虑到本文以电机的转速为控制目标,定义系统

的输出 𝑦为电机转速.

2.2 控控控制制制律律律设设设计计计

本文的控制目的是, 对存在复合扰动𝑇𝑙的式 (7)

所示系统,设计非线性反步高阶滑模控制器, 使得系

统输出 𝑦能够稳定、准确、快速地跟踪转速给定指令

信号 𝑦𝑑.

在本文所提出的控制律的设计中,高阶滑模采用

二阶滑模Super-Twisting算法 (STA),其表达式[15]为

𝑢 = −
w
𝛼 sign(𝑠)d𝑡− 𝜆∣𝑠∣0.5sign(𝑠). (8)

其中: 控制参数𝛼 > 0, 𝜆 > 0, 𝜌 = 0.5, 𝑠为滑模变量.

为了简洁,将式 (8)以符号𝑢 = STA(𝑠)表示. 但是,标

准的 STA由于比例项中的滑模面为开平方计算,而比

例项的增益直接影响阶跃突变扰动的抑制能力,为了

提高对于阶跃突变扰动的抑制能力,本文提出一种改

进的自适应 STA —– SSTA,即

𝑢′ = −
w
𝛼 sign(𝑠)d𝑡− (𝜆+ 𝑘𝑒2)∣𝑠∣0.5sign(𝑠). (9)

其中: 𝑘𝑒2为自适应项, 𝑘 > 0为自适应项的增益系数,

𝑒为系统目标指令值与实际反馈量的误差. 为了简洁,

以符号𝑢′ = SSTA(𝑠, 𝑒)表示.

Step 1 考虑第 1级系统,设计误差变量{
𝑒1 = 𝑦 − 𝑦𝑑,

𝑒2 = 𝑥2 − 𝑢𝛼(𝑥̄1),
(10)

其中𝑢𝛼(𝑥̄1)为虚拟控制变量.

对 𝑒1求导,可得

𝑒̇1 = 𝑦̇ − 𝑦̇𝑑 =

𝑓1 + 𝑔1𝑥2 + 𝑇𝑙 − 𝑦̇𝑑 =

𝑓1 + 𝑔1𝑒2 + 𝑔1𝑢𝛼(𝑥̄1) + 𝑇𝑙 − 𝑦̇𝑑. (11)

显然,式 (11)所表示的系统中,误差变量 𝑒1与虚拟控

制变量𝑢𝛼(𝑥̄1)的相对阶为 1,符合采用二阶滑模控制

算法实现无抖振鲁棒滑模控制的条件.

在𝑢𝛼(𝑥̄1)中采用SSTA, 定义滑模变量 𝑠1 = 𝑒1,

并设计第 1级子系统的虚拟控制律为

𝑢𝛼(𝑥̄1) = −𝑔−1
1 (SSTA(𝑠1, 𝑒1) + 𝑓1). (12)

将式 (12)代入 (11),可得

𝑠̇1 =

𝑓1 + 𝑔1𝑒2 + 𝑔1(−𝑔−1
1 (SSTA(𝑠1, 𝑒1) + 𝑓1)) + 𝑇𝑙 − 𝑦̇𝑑=

−SSTA(𝑠1, 𝑒1) + 𝜑𝑑𝑙 + 𝑔1𝑒2. (13)

其中𝜑𝑑𝑙 =−𝑦̇𝑑 + 𝑇𝑙为系统需要 SSTA进行抑制的等

效综合扰动,而式 (7)所示的关于𝑥1第 1个子系统的

跟踪控制问题就变成了式 (13)所示系统的原点镇定

问题.在式 (13)中,将 𝑦̇𝑑作为系统的综合扰动项处理,

利用SSTA的鲁棒性抑制其对系统的影响,可以令式

(12)所示虚拟控制律的设计中无需转速指令的微分.

文献 [16-17]给出了一种基于类二次型Lyapunov

函数的用于分析STA在控制系统中稳定性的方法. 此

处借鉴文献 [16-17]所提出的方法对式 (13)所示子系

统进行稳定性分析,具体过程如下.

由于第 1级子系统为一个一阶环节,滑模变量被

设计为 𝑠1 = 𝑒1,此时, SSTA中的误差 𝑒与滑模变量为

同一变量. 将 𝑠1 = 𝑒1代入 SSTA中, 式 (13)可重新表

示为

𝑠̇1 = −SSTA(𝑠1, 𝑠1) + 𝜑𝑑𝑙 + 𝑔1𝑒2. (14)

再通过如下变量代换:{
𝑧1 = 𝑠1,

𝑧2 = −
w
𝛼1sign(𝑧1)d𝑡+ 𝜑𝑑𝑙,

(15)

式 (14)所示系统可以重新表示为
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𝑧̇1 = −(𝜆1 + 𝑘𝑧21)∣𝑧1∣1/2sign(𝑧1) + 𝑧2 + 𝑔1𝑒2,

𝑧̇2 = −𝛼1sign(𝑧1) + 𝜑̇𝑑𝑙.

(16)

针对系统 (16),考虑候选Lyapunov函数

𝑉1(𝑠1) = 𝑉1(𝑧1, 𝑧2) = 𝜉TΠ 𝜉. (17)

其中: 𝜉T = [𝜉1, 𝜉2] = [∣𝑧1∣1/2sign(𝑧1), 𝑧2]; Π 为实对称

正定矩阵,取Π =
1

5

[
4𝛼1 + 𝜆21 −𝜆1

−𝜆1 2

]
.

式 (17)所示𝑉1是连续正定函数,除集合外 {𝑠1 =

0}, 𝑉1处处可微.对𝑉1沿系统轨迹求导,可得

𝑉̇1 = 𝜉TΠ 𝜉 + 𝜉TΠ 𝜉 =

1

∣𝜉1∣ [𝜉
T 𝜓 𝜉51 ]

⎡⎢⎢⎢⎢⎣
𝐴TΠ +Π𝐴 Π𝐵 Π𝑃 Π𝐸

𝐵TΠ 0 0 0

𝑃TΠ 0 0 0

𝐸TΠ 0 0 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎦
⎡⎢⎢⎢⎢⎣
𝜉

𝜓

𝑔

𝜉51

⎤⎥⎥⎥⎥⎦.
(18)

其中

𝐴 =

⎡⎣ −𝜆1
2

1

2
−𝛼1 0

⎤⎦ , 𝐵 =

[
0

1

]
, 𝐸 =

⎡⎣ −1

2
𝑘

0

⎤⎦ ,
𝑃T =

[1
2

0
]
, 𝑔 = 𝑔1𝑒2, 𝜓 = ∣𝑧1∣1/2𝜑̇𝑑𝑙.

假设 𝜑̇𝑑𝑙有界, ∣𝜑̇𝑑𝑙∣ ⩽ 𝛿1, 𝛿1 > 0,则可推出

𝑉̇1 ⩽
1

∣𝜉1∣ (𝜉
T𝐴TΠ 𝜉 + 𝜉TΠ𝐴𝜉 +𝐵TΠ 𝜉𝜓 + 𝜉TΠ𝐵𝜓−

𝜓2 + 𝜉21𝛿
2
1) +

1

∣𝜉1∣ (𝐸
TΠ 𝜉 + 𝜉TΠ𝐸)𝜉51+

1

∣𝜉1∣ (𝑃
TΠ 𝜉 + 𝜉TΠ𝑃 )𝑔 ⩽

− 1

∣𝜉1∣𝜉
T𝑄𝜉 +

1

∣𝜉1∣𝑁𝜉
5
1 +

1

∣𝜉1∣𝑀𝑔. (19)

其中: 𝑄 = −(𝐴TΠ +Π𝐴+Π𝐵𝐵TΠ + 𝛿21𝐶
T𝐶), 𝑀 =

𝑃TΠ 𝜉 + 𝜉TΠ𝑃 , 𝑁 = 𝐸TΠ 𝜉 + 𝜉TΠ𝐸, 𝐶 = [1 0].

式 (19)中, 𝑔 = 𝑔1𝑒2, 𝑒2为后一级子系统的误差

变量,如果 𝑒2 = 0,则 𝑔 = 𝑔1𝑒2 = 0. 在此条件下,根据

Lyapunov稳定性定理,考虑到式 (17), 𝑉1 = 𝜉TΠ 𝜉 > 0,

由式 (19)可知,当𝑄为正定矩阵,且𝑁𝜉51 < 0时,有

𝑉̇1 ⩽ − 1

∣𝜉1∣𝜉
T𝑄𝜉 +

1

∣𝜉1∣𝑁𝜉
5
1 + 0 < 0, (20)

则式 (13)所示系统能够在有限时间内收敛到原点.

由上述分析可知,第 1级子系统的稳定渐近收敛

需要满足两方面条件: 一方面, 需要继续设计第 2级

系统控制律,令二级子系统最终收敛到 𝑒2 = 0; 另一

方面, 需要求解式 (12)所示虚拟控制律中 SSTA的参

数取值范围,保证𝑄为正定矩阵,并且𝑁𝜉51 < 0.

对于上述两方面需求,第 2级子系统控制律设计

放在反步法控制律第 2步的设计中;对于𝑄为正定矩

阵以及𝑁𝜉51 < 0的要求,计算𝑄可得

𝑄 =

⎡⎢⎣
1

2
𝜆31 −

1

25
𝜆21 +

2

5
𝛼1𝜆1 − 𝛿21 −1

5
𝜆21 +

2

25
𝜆1

−1

5
𝜆21 +

2

25
𝜆1

1

5
𝜆1 − 4

25

⎤⎥⎦ .
(21)

根据Schur补引理,可以推出𝑄为正定矩阵的一

个充要条件为⎧⎨⎩
𝜆1 >

4

5
,

𝛼1 >
1

2

𝜆31 + 25𝜆1𝛿
2
1 − 20𝛿21

𝜆1(5𝜆1 − 4)
.

(22)

对于𝑁𝜉51 ,计算可得

𝑁𝜉51 = (𝐸TΠ 𝜉 + 𝜉TΠ𝐸)𝜉51 =

− 1

5
𝑘(𝜆21 + 4𝛼1)𝜉

6
1 +

1

5
𝑘𝜆1𝜉

4
1(𝜉1𝜉2). (23)

其中: 𝑘 > 0, 𝜆1 > 0. 计算 𝜉1𝜉2,可得

𝜉1𝜉2 = −∣𝑧1∣1/2
w
(𝛼1 + sign(𝑧1)sign(𝜑̇𝑑𝑙)∣𝜑̇𝑑𝑙∣)d𝑡.

(24)

考虑到 ∣𝜑̇𝑑𝑙∣⩽𝛿1,分析式 (24)可知,当𝛼1>𝛿1时,

可以保证 𝜉1𝜉2 < 0,从而令

𝑁𝜉51 ⩽ 1

5
𝑘𝜆𝜉41(𝜉1𝜉2) < 0. (25)

综合式 (22)及𝛼1 > 𝛿1的条件可知, 当 SSTA参

数满足如下参数条件时:⎧⎨⎩
𝜆1 >

4

5
,

𝛼1 > max
{1

2

𝜆31 + 25𝜆1𝛿
2
1 − 20𝛿21

𝜆1(5𝜆1 − 4)
, 𝛿1

}
,

𝑘 > 0,

(26)

可以令 𝑉̇1 < 0.

Step 2 式 (7)关于状态变量𝑥2、𝑥3及输入控制

量𝑢1、𝑢2的两个状态方程,属于第 2级子系统中并列

的两个子系统,应分别设计控制律.

1) 𝑥2子系统控制律设计.

对于𝑥2子系统,定义跟踪误差变量为

𝑒2 = 𝑥2 − 𝑢𝛼. (27)

对 𝑒2求导,可得

𝑒̇2 = 𝑥̇2 − 𝑢̇𝛼 = 𝑓2 + 𝑔2𝑢1 − 𝑢̇𝛼. (28)

针对式 (28)所示一阶系统, 定义滑模变量 𝑠2 =

𝑒2,采用式 (8)所示的标准 STA设计𝑥2子系统控制律

为

𝑢1 = −𝑔−1
2 (STA(𝑠2) + 𝑓2), (29)

其中 STA(𝑠2) = −
w
𝛼2sign(𝑠2)d𝑡− 𝜆2∣𝑠2∣0.5sign(𝑠2).

将式 (29)代入 (28),可得

𝑠̇2 = 𝑒̇2 = 𝑥̇2 − 𝑢̇𝛼 =

𝑓2 + 𝑔2(−𝑔−1
2 (STA(𝑠2) + 𝑓2))− 𝑢̇𝛼 =

− STA(𝑠2) + 𝜑𝛼, (30)
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其中𝜑𝛼=−𝑢̇𝛼. 于是,式 (7)所示的第 2级系统中关于

𝑥2子系统的跟踪控制问题就变成了式 (30)系统的原

点镇定问题.

式 (30)的形式与文献 [16]所分析的一类受控系

统的形式相同.因此, 根据文献 [16]中的定理 3,对于

式 (30), 假设 ∣𝜑̇𝛼∣ ⩽ 𝛿2, 当 STA参数满足如下所示条

件时: ⎧⎨⎩ 𝜆2 > 2,

𝛼2 >
𝜆32 + (4𝜆2 − 8)𝛿22
𝜆2(4𝜆2 − 8)

,
(31)

可令本系统中 𝑠2 = 𝑒2最终收敛到 0. 𝑥2子系统的候

选Lyapunov函数𝑉2(𝑠2)的设计和具体的收敛性分析

及相关STA参数取值范围的计算过程可参见文献

[16],这里不再赘述.

至此,第 1级子系统所需要的 𝑒2 = 0的假设条件,

通过设计第 2级子系统控制律 (29)得到了保证. 结合

第 1级子系统虚拟控制律 (12)和导通回路子系统控

制律 (29),可得到系统中导通两相回路的实际反馈控

制律为

𝑢𝑥𝑦 = 𝑢1 =

− 𝑔−1
2 {STA[𝑥2 + 𝑔−1

1 (SSTA(𝑥1 − 𝑦𝑑) + 𝑓1)] + 𝑓2}.
(32)

2) 𝑥3子系统控制律设计.

根据两相导通换相逻辑,非导通相 (𝑧相)绕组被

关断,最终使𝑥3 = 𝑖𝑧 = 0, 𝑧相产生的电磁转矩为零.

因此, 𝑥3子系统的给定指令应设置为 0,而与第 1级子

系统虚拟控制律𝑢𝛼(𝑥̄1)无关, 并且𝑥3子系统的控制

律设计可直接由换相逻辑得出.

𝑥3子系统控制律设计如下:

𝑆𝑧𝐻 = 𝑆𝑧𝐿 = 0. (33)

其中: 𝑆𝑧𝐻和𝑆𝑧𝐿分别表示为 𝑧相上、下桥臂功率器

件的驱动信号, 0代表关断.

𝑧相被关断后, 𝑖𝑧(𝑥3)会经过短暂的续流,直至最

终降为 0. 在续流过程中,无论 𝑖𝑧是由正电流续流至 0,

还是由负电流续流至 0,都有 d∣𝑖𝑧∣/d𝑡 < 0. 因此,选取

Lyapunov函数为

𝑉3 =
1

2
𝑒23 =

1

2
(𝑥3 − 0)2 =

1

2
𝑥23. (34)

对𝑉3求导,可得

𝑉̇3 = ∣𝑖𝑧∣d∣𝑖𝑧∣
d𝑡

< 0, (35)

因此,最终 𝑒3 = 𝑥3 − 0可以收敛到零, 𝑥3 = 𝑖𝑧最终为

零,不产生电磁转矩.

2.3 系系系统统统全全全局局局稳稳稳定定定性性性分分分析析析及及及控控控制制制原原原理理理

对于全系统,选取Lyapunov函数为

𝑉 = 𝑉1 + 𝑉2 + 𝑉3. (36)

对𝑉 沿式 (7)所示 3个子系统的轨迹求导,可得

𝑉̇ = 𝑉̇1 + 𝑉̇2 + 𝑉̇3. (37)

由 3个子系统各自的Lyapunov函数可知,当为整个系

统设计由式 (32)和 (33)共同构成的反步高阶滑模控

制律,并按式 (26)和 (31)所示的收敛条件选取合适的

控制参数时,便可以令𝑉 > 0且 𝑉̇ < 0,即系统具备全

局稳定性.

将式 (7)的状态变量用实际变量表示, BLDCM反

步高阶滑模控制系统原理如图 1所示.
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图 1 BLDCM反步高阶滑模控制系统原理

3 仿仿仿真真真与与与分分分析析析

系统仿真模型中的BLDCM参数如表 1所示,控

制参数如表 2所示.

对于所设计的反步高阶滑模控制律 (32),本文通

过参数试凑法确定了一组SSTA和 STA的最优控制

参数 (见表 2). 为了对比本文方法与传统双闭环 PI控

制的性能,同样通过参数试凑法确定了一组最优的双

闭环PI控制参数 (见表 2).

表 1 仿真用BLDCM参数
电机参数 符号 数值

额定电压 / V 𝑈𝑁 270

额定转矩 / (N⋅m) 𝑇𝑁 1.75

额定转速 / (r/min) 𝑛𝑁 10 000

反电势系数 / (V/(rad/s)) 𝑘𝑒 0.09

相电阻 /Ω 𝑅 0.2

相等效电感 / mH 𝐿𝑀 1.73

折合转动惯量 / (kg⋅m2) 𝐽 0.001 5

粘滞摩擦系数 / (N⋅m/(rad/s)) 𝛽 0.000 1

相反电势平顶宽度 电角度 0.5π
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表 2 仿真模型中的控制器参数

仿真模块 控制参数 符号 数值

直流母线电压 /V 𝑈𝑑 270
三相全桥逆变器

PWM斩波频率 / kHz 𝑓PWM 20

𝛼1 500

SSTA参数 𝜆1 1.92
转速外环SSTA

𝑘 1.5
反步高阶滑模控制器

输出限幅 /N⋅m 𝑇sat 9

𝛼2 2.45 × 105

电流内环STA STA参数
𝜆2 58.821 8

比例系数 𝑘P 7.64

转速外环 积分系数 𝑘I 477.5

双闭环PI控制器 输出限幅 / A 𝐼sat 50

比例系数 𝑘P 12.2
电流内环

积分系数 𝑘I 4 344.6

分别采用传统双闭环 PI控制方法和本文所提

出的控制方法时, 在 4 000 r / min转速指令及± 4 +

sin(100π𝑡)N⋅m扰动负载条件下, BLDCM的转速和电

磁转矩响应曲线如图 2和图 3所示.图 2(a)和图 3(a)

分别是图 2(b)和图 3(b)中转速给定和响应曲线在

3 950∼ 4 100 r / min刻度范围内的细节波形图,图 2(c)

和图 3(c)为电磁转矩波形.
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图 2 采用双闭环PI控制时的阶跃转速响应

对比图 2(a)和图 3(a)可知: 与传统的双闭环 PI控

制相比,本文控制方法可令系统具有更小的转速超调;

当在第 0.15 s加入 4N ⋅m突加负载时, 采用本文控制

方法系统只产生了 8 r/min的转速波动,并且恢复时间

只有 7 ms,而采用传统的双闭环PI控制,则产生了 35

r / min的转速波动,恢复时间为 23 ms, 分别是采用本

文控制方法的 4.38倍和 3.29倍; 0.2 s时刻, 在 4N ⋅m
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图 3 采用反步高阶滑模控制时的阶跃转速响应

突加负载基础上继续叠加 sin(100π𝑡)N⋅m的正弦变化
负载扰动时, 系统在本文方法的控制下, 几乎未发生

明显的稳态转速波动, 而采用双闭环 PI控制时, 稳

态转速产生了明显的± 9 r / min的波动; 在第 0.57∼
0.75 s给系统施加−4 + sin(100π𝑡)N ⋅m顺载扰动时,

本文方法的控制效果同样优于传统双闭环PI控制.

本文所提出的非线性控制律设计,同时考虑到了

对关断相续流的补偿以及反电势波形函数的非线性

特性. 因此,对比图 2(c)和图 3(c)可以发现,无论在电

机的起动过程中 (0 ∼ 0.75 s),还是在扰动负载条件下

的稳定运行过程中 (0.15 ∼ 0.3 s和 0.57 ∼ 0.75 s), 采

用本文所提出的非线性控制方法时, BLDCM的电磁

转矩脉动都明显小于采用传统相电流PI控制时的转

矩脉动.
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分别采用传统的双闭环 PI控制方法和本文所提

出的方法时, 在相同的扰动负载条件下 (包括 4 +

sin(100π𝑡)N⋅m负载和−4 + sin(100π𝑡)N⋅m顺载两种
载荷条件), BLDCM转速伺服控制正弦响应的仿真结

果如图 4和图 5所示.其中: 图 4 (a)和图 5(a)为正弦

转速给定指令𝑛𝑔、转速响应𝑛𝑓和扰动负载𝑇𝑙波形,

图 4(b)和图 5(b)为转速响应的误差波形.
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图 4 采用双闭环 PI控制时扰动负载下的正弦转速响应
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图 5 采用反步高阶滑模控制时扰动负载下的正弦转速响应

对比图 4和图 5可以看出:采用双闭环PI控制时

(如图 4(b)所示),电机转速的正弦响应明显受到了± 4

+ sin(100π𝑡)扰动负载的影响;而当采用本文方法时

(如图 5(b)所示), ± 4 + sin(100π𝑡)N⋅m的扰动负载基
本没有对电机转速的正弦响应造成影响,由± 4N⋅m
的阶跃负载扰动引起的转速误差也比采用双闭环 PI

控制时小很多, 系统对于扰动负载的鲁棒性更强.此

外, 观察图 4和图 5中 1∼ 1.2 s之间的仿真波形可知,

在扰动负载条件下, 采用本文方法时, 系统零转速响

应的鲁棒性同样优于传统双闭环PI控制的鲁棒性.

在本文所提出的控制方法中,当虚拟控制律 (12)

的设计分别采用标准的 STA和改进的 STA (SSTA)时,

系统对给定 4 000 r / min转速指令的响应曲线如图 6

所示,运行过程中的负载扰动与图 2和图 3中的𝑇𝑙相

同.图 6(a)为图 6(b)在 0 ∼ 0.2 s的放大图. 观察图 6可

知, 在式 (12)所示的虚拟控制律设计中, 相比采用标

准的 STA, 采用本文所提出的 SSTA (即改进的STA)

时,系统的转速超调以及在突加阶跃负载时的转速波

动更小,系统对于阶跃负载扰动的鲁棒性更强.
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图 6 采用 STA和SSTA时的转速响应对比

4 结结结 论论论

本文在建立了BLDCM非线性模型的基础上,结

合反步法和二阶滑模 Super-Twisting控制算法, 设计

了一种新型的多滑模反步高阶滑模非线性控制器.研

究表明:

1) BLDCM本质上是一个非线性控制对象,在负

载条件下,可以如式 (7)所示,将其表达为反步控制所

要求的纯反馈非线性系统.

2) 在本文所提出的BLDCM反步高阶滑模控制

律中,内环 𝑧相续流产生的转矩被当作外环子系统的

扰动,并通过第 1级子系统虚拟控制律中的等效控制

项得到了补偿; 而对于内环导通相 (𝑥、𝑦相)的控制,

则采用基于非线性反电势波形函数的相电流二阶滑

模控制;结合式 (2)可知,这种方法本质上可实现对转

矩的直接控制,由图 4可知, 相比常规电流闭环控制,

本文方法能够有效提高转矩控制精度,减弱转矩脉动.

3)除了子系统的匹配性扰动外,所提出的方法在

每一步控制律的设计中,将上一级指令的微分项也作

为子系统的匹配性有界扰动,并采用无需求取滑模变

量导数的 SSTA和STA,在无需求导的条件下,实现了

对有扰动子系统的无抖振鲁棒滑模控制.

4)仿真结果表明,本文提出的BLDCM系统多滑

模反步高阶滑模控制方法,无论在稳速控制还是在转

速伺服控制中,其动、静态性能和鲁棒性都明显优于

传统双闭环 PI控制.

5)针对转速外环子系统,为了提高其阶跃负载的
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抑制能力,提出了一种具有自适应比例增益项的改进

的STA —– SSTA;如图 4所示,相对于标准的 STA,在

式 (12)所示的第 1级子系统虚拟控制律的设计中采

用本文所提出的 SSTA,可以明显提高系统对阶跃负

载扰动的鲁棒性.
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