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摘 要: 采用常规比例-积分-谐振 (PI-RES)电流控制器可抑制永磁同步电机 (PMSM)相电流谐波.然而,电机运行于

高输出频率/采样频率工况时,系统受数字控制器一个采样周期延时的影响,将出现电流震荡现象.为了解决上述问

题,提出一种预测比例-积分-谐振 (PPI-RES)电流控制策略.该方法分别利用电流误差微分模型和积分模型预测扰动

电压和误差电流,实现对输入延时的有效补偿.仿真结果验证了所提出电流控制策略的有效性.
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Abstract: The current harmonics of the permanent magnet synchronous motor(PMSM) can be rejected by using the

conventional proportional-integral-resonant(PI-RES) current controller. However, when PMSM running under high ratio

of the output frequency over the sampling frequency condition, the phase currents will oscillate due to the one sample time

input delay of the digital controller. To address this issue, the predictive proportional-integral-resonant(PPI-RES) current

control strategy is proposed. The proposed algorithm can compensate the input delay effectively by predicting the disturbance

voltages and the current errors based on the current errors differential model and integral model respectively. The simulation

results show the effectiveness of the proposed algorithm.

Keywords: permanent magnet synchronous motor；predictive proportional-integral-resonant controller；input delay;

current harmonics；high ratio of the output frequency over the sampling frequency

0 引引引 言言言

永磁同步电机 (PMSM)因其高功率密度和高效

率被广泛应用于工业伺服、电动汽车、空调制冷压缩

机等领域[1-3]. PMSM矢量控制系统要求电流内环控

制器能够满足准确跟踪参考电流指令和快速的动态

响应.然而, 在实际应用中, 受电压源逆变器 (VSI)死

区电压、谐波磁链和磁饱和等因素的影响,相电流中

通常包含 6n ± 1次基频的谐波, 谐波电流引起脉动

转矩和额外的铜耗.同步旋转坐标系下, 这些谐波电

流由 6n次等效扰动电压产生[4-6].文献 [5]采用重复

控制补偿VSI死区电压, 获得了较好的补偿效果, 但

电机运行于低速时, CPU需存储一个周期内的电流

值,占用了系统大量内存.比例-积分-谐振器 (PI-RES)

能够无静差补偿正弦扰动,已被广泛应用于多种中小

功率级电机电流控制[6-8].文献 [8]采用无电感参数解

耦的 PI-RES电流控制器,有效抑制了电流谐波,提高

了电流响应速度.但数字控制系统在PWM占空比更

新的过程中存在一个载波周期的输入延时[9],当系统

运行于高输出频率/采样频率 (f0/fs > 10%)时,若不

对其补偿,则会出现电流震荡或发散现象[10-13].文献
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[11]分别对电压指令的幅值和相位进行了简单的比

例修正, 一定程度上削弱了延时的影响;文献 [12]在

电流环中加入有源阻尼衰减相,有效抑制了输入延时

对解耦控制的影响;文献 [13]利用 Pade法近似输入延

时, 再结合根轨迹法最小化闭环系统时间常数, 但复

杂的参数确定过程限制了该方法的应用;文献 [14]采

用具有预测特性的无差拍控制,补偿了输入延时对电

流控制稳定性的影响,增大了系统带宽.目前,尚未见

到针对PI-RES电流控制器输入延时补偿的文献.

本文建立 PMSM电流误差空间模型, 用状态空

间法设计传统 PI-RES电流控制器,并分析高 f0/fs工

况下, 出现电流震荡或发散现象的本质原因.通过预

测扰动电压和电流控制误差补偿系统输入延时,有效

抑制 6n ± 1次相电流谐波,提高系统带宽.搭建仿真

平台,验证了所提出方法的有效性.

1 输输输入入入时时时延延延对对对传传传统统统PI-RES控控控制制制的的的影影影响响响
高 f0/fs工况下,系统输入延时将导致解耦失效

和电流振荡[12].推导电流误差模型,并给出等价于传
统PI-RES电流控制器的内模控制形式.通过分析输
入延时对内模控制器的影响, 得出 PI-RES控制器下
电流振荡的本质原因.

1.1 PMSM电电电气气气模模模型型型

相电流 6n ± 1次谐波等效为同步旋转坐标系下

6n次电流谐波.因此, PMSM电气模型包含同次数的
扰动电压.考虑输入延时的同步旋转坐标系下 PMSM
电气模型{

u∗
dD + udis

d = Rsid + Ldi̇d − ωeLiq,

u∗
qD + udis

q = Rsid + Lq i̇q + ωeLid + ωeφf .
(1)

其中: u∗
dD、u

∗
qD为 t−D时刻 d、q轴电压指令,下标D

为延时时间; udis
d 、u

dis
q 为 t时刻 d、q轴谐波电压总和;

id、iq为 d、q轴电流; Ld、Lq为 d、q轴电感; Rs、ωe、

φf分别为定子电阻、转子电角速度和永磁体磁链.

令 i∗d、i
∗
q为 d、q轴参考电流,采用 i∗d = 0控制,由

式 (1)可得 PMSM电气误差模型

ż = Az −Bu∗
D −Bd. (2)

其中: z、u∗
D和 d分别为电流控制误差矢量、时延电压

指令矢量和等效总扰动矢量,各变量具体形式为

z =

[
zd

zq

]
=

[
i∗d − id

i∗q − iq

]
, B =

[
1/Ld 0

0 1/Lq

]
,

A =

[
−R/Ld ωeLq/Ld

−ωeLd/Lq −R/Lq

]
, u∗

D =

[
u∗
dD

u∗
qD

]
,

d1 =

[
udis
d

udis
q

]
, d = d0 + d1 =


∞∑

n=0

dd6n

∞∑
n=0

dq6n

 ,

d0 =

[
0

−ωeφm

]
+B−1

[
i̇∗d
i̇∗q

]
−B−1A

[
i∗d
i∗q

]
. (3)

1.2 基基基于于于状状状态态态空空空间间间的的的传传传统统统PI-RES控控控制制制器器器设设设计计计

1)电流环响应速度远大于速度环响应速度; 2)稳
态下 d6n的频率为 6nω∗

e
[6], ω∗

e为电角速度指令.由此
可知,扰动 d0、d6n满足{

ḋ0 = 0,

d̈6n + (6nω∗
e)

2
d6n = 0.

(4)

众所周知,内模控制可无静差消除已知模态系统
扰动.这里以n取 0∼ 2为例, 不考虑延时, 即D = 0,
设计等效于 PI-RES的内模控制器.定义微分算子

P (s) = s(s2 + ω2
0)(s

2 + ω2
1). (5)

其中: s为拉氏复变量, ω0、ω1分别为 6ω∗
e、12ω

∗
e .将

P (s)作用于系统 (2)可得电流误差空间

ė = Fe−Gη. (6)

其中

F =



0 I 0 0 0 0

0 0 I 0 0 0

0 0 0 I 0 0

0 0 0 0 I 0

0 −ω2
0ω

2
1I 0 −(ω2

0 + ω2
1)I 0 I

0 0 0 0 0 A


,

eT = [zT żT z̈T z(3)T z(4)T εT]T,

η = P (s)u∗, GT = [0 0 0 0 0 BT],

ε = P (s)z. (7)

其中: z(i)为 z的 i阶导数,系数 0为 2阶零矩阵, I为 2

阶单位阵.设计状态反馈阵K,使Fc = F − GK渐近

稳定,便可补偿扰动电压.

在工程应用中,当系统 (6)阶数较高时,增益阵K

的调试过程繁复, 而PI-RES控制器参数确定过程相

对容易.因此, 可通过两者等价关系确定K的值. PI-

RES调节器可表示为[6-8]

kp +
ki
s

+
a2s

2 + a1s+ a0
s2 + ω2

0

+
b2s

2 + b1s+ b0
s2 + ω2

1

. (8)

将式 (8)中各分式合并可得

kε +
c4s

4 + c3s
3 + c2s

2 + c1s
1 + c0

s(s2 + ω2
0)(s

2 + ω2
1)

. (9)

其中

λa = a0 − a2ω
2
0 , λb = b0 − b2ω

2
1 ,

kε = kp + a2 + b2, c0 = kiω
2
0ω

2
1 ,

c1 = λaω
2
1 + λbω

2
0 , c4 = a1 + b1 + ki,

c3 = λa + λb, c2 = (ki + b1)ω
2
0 + (ki + a1)ω

2
1 . (10)

由式 (9)可知,解耦PI-RES控制器对应反馈阵

K = [K0 K1 K2 K3 K4 Kε]. (11)
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其中

K0 =

[
cd0 0

0 cq0

]
, K1 =

[
cd1 0

0 cq1

]
,

K2 =

[
cd2 0

0 cq2

]
, K3 =

[
cd3 0

0 cq3

]
,

K4 =

[
cd4 0

0 cq4

]
, Kε =

[
kdε ωekq

−ωekd kqε

]
. (12)

其中: 上标 d、q分别对应控制器直、交轴参数, kd、kq
为解耦系数.

1.3 输输输入入入延延延时时时对对对电电电流流流控控控制制制的的的影影影响响响

由 1.2节可知, 在考虑系统输入延时后, 解耦 PI-
RES控制器等效为

η(t−D) = Ke(t−D). (13)

令 e(t−D) = λ(t)e(t),可得误差空间闭环系统

ė(t) = (F − λ(t)K)e(t), (14)

其中λ(t)为等效延时系数. λ(t) = 1表示系统运行于

稳态, 输入延时对系统稳定性无影响; λ(t) > 1等价

于K的取值增大,这影响了控制器解耦性能,但电流
不会振荡; λ(t) < 0,反馈阵K的系数取反.由于电机
电流模型为自稳定系统,当K较小时,延时并不会影
响系统稳定性,但当K较大时,系统失稳.

2 PPI-RES电电电流流流控控控制制制器器器设设设计计计
为了消除系统输入延时对稳定性的影响, 实现

高 fo/fs工况下的渐近稳定电流控制,需要对扰动和
状态进行预测.

2.1 扰扰扰动动动预预预测测测

设计 PI-RES扰动观测器
˙̂z = Aẑ −Bu∗

D −Bd̂(t) +G(z − ẑ). (15)

其中: ẑ、̂d分别为 z、d的观测值; G为对角反馈阵,满
足Ak = A−G渐近稳定.将式 (2)、(15)作差可得

˙̃z = Akz̃ −Bd̃. (16)

其中: z̃ = z − ẑ, d̃ = d− d̂.

选择 PI-RES扰动观测器

˙̂
dd0(t) = −αd0z̃d(t),

˙̂
dq0(t) = −αq0z̃q(t),

¨̂
dd6n(t) + (6nω∗

e)
2d̂d6n(t) = −αd6n

˙̃zd(t),

¨̂
dq6n(t) + (6nω∗

e)
2d̂q6n(t) = −αq6n

˙̃zq(t).

(17)

将P (s)作用于系统 (16), 建立 z̃的扩展系统, 代

入观测器 (17),可知系统 (16)渐近稳定.

频率已知,幅值和初始相位为未知常数的正弦函

数 f(t) = M sin(ωt+ φ0),且满足

f(t+D) = 2 cos(ωD)f(t)− f(t−D). (18)

由式 (17)、(18)可得扰动预测值



d̂d0(t+D) = d̂d0(t),

d̂q0(t+D) = d̂q0(t),

d̂d6n(t+D) = 2 cos(6nω∗
eD)d̂d6n(t)− d̂d6n(t−D),

d̂q6n(t+D) = 2 cos(6nω∗
eD)d̂q6n(t)− d̂q6n(t−D).

(19)

2.2 状状状态态态预预预测测测

t+D时刻系统状态[15]为

z(t+D) =

eADz(t)− δ(t+D)− η0(t+D)− η6n(t+D). (20)

其中
δ(t+D) =

w t

t−D
eA(t−τ)Bu∗(τ)dτ ,

η0(t+D) =
w t

t−D
eA(t−τ)Bd0(τ +D)dτ ,

η6n(t+D) =
w t

t−D
eA(t−τ)Bd6n(τ +D)dτ .

(21)

进一步,将式 (21)表示为如下状态空间形式:

δ̇(t+D) = Aδ(t+D) +Bu∗(t)− eADBu∗(t−D),

η̇0(t+D) = Aη0(t+D) +Bd0(t)− eADBd0(t),

η̇6n(t+D) =

Aη6n(t+D) +Bd6n(t+D)− eADBd6n(t).

(22)

进一步,利用式(17)、(19)可得

˙̂η0(t+D) =

Aη̂0(t+D) +Bd̂0(t+D)− eADBd̂0(t),

˙̂η6n(t+D) =

Aη̂6n(t+D) +Bd̂6n(t+D)− eADBd̂6n(t).

(23)

其中: η̂0(t+D)、̂η6n(t+D)为 η0(t+D)、η6n(t+D)

的估计,且初值为零矢量.由式 (20)、(21)可得
˙̃η0(t+D) = Aη̃0(t+D) +Bd̃0(t+D)− eADd̃0(t),

˙̃η6n(t+D) =

Aη̃6n(t+D) +Bd̃6n(t+D)− eADd̃6n(t).

(24)

其中

η̃0(t+D) = η0(t+D)− η̂0(t+D),

d̃0(t+D) = d0(t+D)− d̂0(t+D),

η̃6n(t+D) = η6n(t+D)− η̂6n(t+D),

d̃6n(t+D) = d6n(t+D)− d̂6n(t+D).

(25)

由系统矩阵A渐近稳定可得 lim
t→∞

η̃0(t+D) = 02×1,

lim
t→∞

η̃6n(t+D) = 02×1.
(26)

进一步, z(t+D)的估计值可表示为

zp(t+D) =

eADz(t) + δ(t+D) + η̂0(t+D) + η̂1(t+D) =
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z(t+D)− η̃0(t+D)− η̃1(t+D), (27)

其中 zp(t+D)为 z(t+D)的估计.

选择控制器

u∗(t) = Kεzp(t+D)− d̂(t+D), (28)

其中状态反馈阵Kε与式 (11)相同.由式 (2)、(28)可
得闭环系统

ż(t) = Acz(t) +BKη̃0(t) +BK

∞∑
n=1

η̃6n(t)−Bd̃(t).

(29)

在式 (29)中, Ac为渐近稳定阵, η̃0、̃η6n、̃d收敛于
零矢量,因此,闭环系统渐近稳定.基于PPI-RES电流
控制的PMSM驱动系统框图如图 1所示.

!"#$
%&'(

)*
+,(

!"
-'(

ud uq

xp

d0p

dp
uq

ud

d0

d1

ud
uq

zd
zq

PPI-RES

abc
dq

id

iq

iabc

θe

VSISVPWM
uαβDclay

D

ud

uq

PPI-
RES

θe

zd

zq

idiq

iq

id
*

*

= 0

PI
ωe

*
ωe

PMSM
θed/dtLPF

图 1 基于 PPI-RES电流控制的 PMSM驱动系统

3 仿仿仿真真真研研研究究究

在Matlab/Simulink环境下搭建 PMSM调速系统
仿真平台, 验证所提 PPI-RES电流控制器的有效性.
系统参数设置如下: 死区时间为 3µs,电流环、速度环
采样时间分别为 100µs、200µs, SVPWM采样频率为
10 kHz, 电流控制器输入延时为 100µs, 母线电压为
400 V,定子电阻为 2.93Ω,交、直轴电感同为 7 mH,永
磁体磁链为 0.125 Wb,磁极对数为 2.

3.1 小小小控控控制制制器器器增增增益益益下下下的的的仿仿仿真真真研研研究究究
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图 2 PI仿真结果

基于前文分析,小控制器增益下, 1个采样周期的
延时不会使系统震荡.仿真中,只注入VSI死区时间,
以产生 5、7、11、13等奇次谐波.电机低速轻载运行
时, VSI使相电流畸变较严重.仿真中速度环采用PI
调节器, 负载转矩 0.1 N·m, 给定转速 300 r/min, 分别
采用 PI、PI-RES、PPI-RES电流控制器进行对比研究.

由图 2可知: PI电流控制器抑制VSI死区电压的
能力较差, 相电流含大量的 6n ± 1次谐波, 电流谐
波畸变率 (THD)为 22.79%. PI-RES和PPI-RES电流
控制器所并联的谐振器数量可根据电流控制精度

和运算速度折中选取,这里选择谐振器并联数为 6.

由图 3和图 4可知,两种电流控制器都能很好地
抑制 6n± 1次谐波电流, THD分别为 2.48%和 1.63%.
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图 3 PI-RES仿真结果
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图 4 PPI-RES仿真结果
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3.2 大大大控控控制制制器器器增增增益益益下下下的的的仿仿仿真真真研研研究究究

级联型 PMSM调速系统要求电流环响应速度远
快于速度环响应速度.为了更快、更准地控制电流,
需要增大电流控制器增益系数. PI-RES电流控制器
未考虑系统输入延时的影响, 当控制器增益较大时,
电流出现震荡现象,如图 5(a)所示.为了验证PPI-RES
电流控制器对输入延时的补偿效果和参数鲁棒性,
增大控制器增益,并将电阻和电感设置为 1.5倍标称
值,由图 5(b)可见,负载突变时, PPI-RES控制器实现
了快速、准确的电流控制.系统矩阵A是渐近稳定阵

和PI-RES的强参数鲁棒性使得 PPI-RES具有强参数
鲁棒性.
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4 结结结 论论论

本文针对 PI-RES电流控制器受系统输入延时的

影响,在高 fo/fs工况下出现震荡或不稳定问题,给出

了常规 PI-RES电流控制器的状态空间设计方法, 并

分析了高速电流动态下电流震荡的本质原因.提出了

基于同步旋转坐标系下的PPI-RES电流控制策略,利

用正弦函数的固有时间-数值关系实现了对周期扰动

电压的渐近稳定预测, 基于电机误差积分模型预测

电流控制误差.仿真结果表明,在参数不确定情况下,

PPI-RES能够有效消除扰动电压和输入延时对电流

控制性能的影响.
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