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深度弱磁反馈超螺旋非奇异快速终端滑模控制∗
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摘　 要:针对内置式永磁同步电机弱磁控制在弱磁程度较深时,受到电机参数摄动和外部扰动时会造成电压环输出、转矩和电

流脉动增大,转速收敛过慢等问题,提出一种转速-电压环反馈超螺旋非奇异快速终端滑模控制器(FST-NFTSMC)的深度弱磁控

制方法。 为了减少弱磁控制对系统模型的依赖,根据内置式永磁同步电机在参数摄动时的数学模型,构建电压环超局部模型,
并结合转速环超局部模型建立转速-电压环超局部模型。 基于此超局部模型,结合反馈超螺旋算法和非奇异快速终端切换函数

设计转速-电压环 FST-NFTSMC,同时建立改进滑模扰动观测器对系统存在的未知部分进行估计,并前馈补偿给 FST-NFTSMC,
进一步提高系统的鲁棒性和控制精度。 仿真和实验表明,与传统 PI 控制相比,该方法在无弱磁区、浅度弱磁区和深度弱磁区的

收敛速度上分别提高了 66%、40. 6%和 28. 6%,稳定性更好,转矩和电流脉动更小,证明了该方法在弱磁控制上能有效抑制电压

环受到扰动后输出的抖振以及提高转速响应速度。
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Abstract:
 

For
 

flux
 

weakening
 

control
 

of
 

the
 

internal
 

permanent
 

magnet
 

synchronous
 

motors,
 

when
 

the
 

degree
 

of
 

flux
 

weakening
 

is
 

deeper,
 

the
 

motor
 

parameter
 

perturbation
 

and
 

external
 

disturbances
 

will
 

cause
 

the
 

voltage
 

loop
 

output,
 

torque
 

and
 

current
 

pulsation
 

to
 

increase,
 

and
 

the
 

speed
 

convergence
 

is
 

too
 

slow.
 

A
 

speed-voltage
 

loop
 

feedback
 

super-twisting
 

non-singular
 

fast
 

terminal
 

sliding
 

mode
 

controller
 

(FST-NFTSMC)
 

is
 

proposed
 

for
 

deep
 

flux
 

weakening
 

control.
 

To
 

reduce
 

the
 

dependence
 

of
 

flux
 

weakening
 

control
 

on
 

the
 

system
 

model,
 

the
 

voltage-loop
 

hyperlocal
 

model
 

is
 

constructed
 

according
 

to
 

the
 

mathematical
 

model
 

of
 

the
 

built-in
 

permanent
 

magnet
 

synchronous
 

motor
 

during
 

parameter
 

perturbation.
 

And
 

it
 

is
 

combined
 

with
 

the
 

speed
 

loop
 

hyperlocal
 

model
 

to
 

establish
 

the
 

speed-voltage
 

loop
 

hyperlocal
 

model.
 

Based
 

on
 

this
 

hyperlocal
 

model,
 

the
 

speed-voltage
 

loop
 

FST-NFTSMC
 

is
 

designed
 

by
 

combining
 

the
 

feedback
 

super-twisting
 

algorithm
 

and
 

the
 

non-singular
 

fast
 

terminal
 

switching
 

function.
 

At
 

the
 

same
 

time,
 

an
 

improved
 

sliding
 

mode
 

disturbance
 

observer
 

is
 

built
 

to
 

estimate
 

the
 

unknown
 

part
 

of
 

the
 

system
 

and
 

compensate
 

for
 

the
 

estimated
 

value
 

feedforward
 

to
 

FST-NFTSMC,
 

which
 

further
 

improves
 

the
 

robustness
 

and
 

control
 

accuracy
 

of
 

the
 

system.
 

Simulation
 

and
 

experiment
 

show
 

that
 

compared
 

with
 

the
 

traditional
 

PI
 

control,
 

the
 

convergence
 

speed
 

of
 

the
 

proposed
 

method
 

in
 

the
 

no
 

flux
 

weakening
 

region,
 

shallow
 

flux
 

weakening
 

region,
 

and
 

deep
 

flux
 

weakening
 

region
 

is
 

improved
 

by
 

66%,
 

40. 6%,
 

and
 

28. 6%
 

respectively.
 

It
 

has
 

better
 

stability
 

and
 

fewer
 

pulsations
 

of
 

the
 

torque
 

and
 

current,
 

proving
 

that
 

the
 

method
 

in
 

the
 

flux
 

weakening
 

control
 

is
 

effective
 

in
 

suppressing
 

the
 

output
 

jitter
 

after
 

the
 

voltage
 

loop
 

is
 

perturbed
 

as
 

well
 

as
 

improving
 

the
 

speed
 

response.
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0　 引　 言

　 　 内置式永磁同步电机 ( interior
 

permanent
 

magnet
 

synchronous
 

motors,
 

IPMSM)因其 d-q 轴电感不相等的特

性,能输出磁阻转矩,因此有着更强的转矩输出能力,可
以满足高功率,高转矩的场合。 此外,IPMSM 还可以通

过削弱 d 轴磁链的方式实现弱磁提速,能够满足一些高

转速场合的需求。
弱磁控制在经历了二十多年的发展,控制方法已经

逐渐成熟。 目前主流的弱磁控制方法有公式法[1-2] 、查表

法[3-4] 、梯度下降法[5] 、超前角弱磁控制法[6-7] 和负 id 电流

补偿法[8-12] 。 负 id 电流补偿法因其不依赖电机参数,控
制方法简单,且不同电机之间适配性高等特点,是目前使

用最广泛的弱磁控制方式。
传统的负 d 轴电流补偿法在电压环上采用结构简单

的 PI 控制器,能有效减小 d 轴电流。 但在弱磁程度较深

时,传统的 PI 控制器会因反电动势、磁饱和等非线性因

素使系统振荡甚至失控[13] 。 为了克服 PI 控制器在电压

环上的缺点,学者们对采用电压反馈的弱磁控制开展研

究。 文献[14] 设计一种非线性变参数积分器应用于电

压环,有效降低了磁链和电感等参数摄动对弱磁控制调

速性能的影响,提高了电机的动态响应性能和稳定性。
文献[15]在分析了弱磁失控的原因后,通过在电压环上

增加 q 轴误差积分,以此来减小 q 轴电流的变化率,提高

电机在深度弱磁的稳定性。 文献[16] 将转矩参考值引

入电压环,使速度环在运行范围内是线性的,提高了转矩

控制的稳定性。 这些研究方法在一定程度上解决了电压

反馈的缺点,但没有解决弱磁程度较深时电流调整抖震

较大,转速超调量大和收敛慢的问题。
滑膜控制( sliding

 

mode
 

control,
 

SMC) 在速度控制、
电流控制、扰动观测等方面均表现出优越性,这些优点同

样适用于弱磁控制。 文献[17] 用滑模控制器替代转速

环的 PI 控制器,有效提高了弱磁控制系统的稳定性和响

应速度。 为解决传统滑模控制存在的抖动大,转矩脉动

大等问题,文献[18-19]采用新型的滑模趋近率来设计滑

模控制器,有效抑制了抖振,提高弱磁控制的稳定性和控

制精度。 文献[20] 采用自适应终端滑模来设计滑模控

制器,降低了弱磁控制区的转速误差以及电流的总谐波

失真,同时还解决了弱磁控制下磁链和转矩脉动大的问

题。 上述研究通过使用滑模控制来解决弱磁控制转速超

调量大和收敛慢的问题,有效解决了高转速情况下转速

控制不佳的缺点,但没有解决高转速下因电压环输出脉

动过大所带来的抖振以及稳定性下降问题。
无模型控制( model-free

 

control,MFC)是通过对被控

系统的输入输出建立其超局部模型[21] ,减小系统对非线

性数学模型的依赖,降低了系统的非线性特性带来的影

响。 文献[22]将无模型控制和滑模控制相结合,设计无

模型滑模控制器,有效提高了控制系统的鲁棒性,但无法

抑制传统滑模带来的抖振问题。 文献[23] 采用超螺旋

算法改进无模型滑模控制器,有效抑制了抖振问题,提高

了系统的动态响应和抗干扰能力。 文献[ 24] 在文献

[23]的基础上,引入改进平滑扩展状态观测器对超局部

模型的未知项进行估计,进一步提升了系统的转速跟踪

性能和鲁棒性。 以上研究展示了无模型滑模控制不依赖

系统数学模型的优点,将该优点引进弱磁控制中,可以有

效降低弱磁程度较深时系统非线性因素对电压环的影

响,从而解决高转速下因电压环输出脉动过大所带来的

抖振以及稳定性下降问题。
针对基于 PI 控制器的传统负 d 轴电流补偿法在弱

磁控制中存在的缺点,构建电压环超局部模型,并结合转

速环超局部模型设计一种基于改进滑模扰动观测器

(improved
 

sliding
 

mode
 

disturbance
 

observer,ISMDO)的转

速-电压环反馈超螺旋非奇异快速终端滑模控制器

( feedback
 

super-twisting
 

non-singular
 

fast
 

terminal
 

sliding
 

mode
 

controller,
 

FST-NFTSMC)弱磁控制方法。 该控制策

略基于所构建的转速-电压环超局部模型,将反馈超螺旋

算法与非奇异快速终端滑模相结合,构建转速-电压环

FST-NFTSMC,并设计 ISMDO 估计超局部模型中未建模

和参数不确定的未知部分,并前馈补偿给 FST-NFTSMC。
与传统 PI 控制方法相比,所提方法可有效抑制电压环输

出 d 轴调节电流脉动过大的问题,拓宽电机的运行范围,
提高弱磁控制的收敛速度和抗干扰能力。 仿真和实验结

果表明,该方法在受到电机内部参数摄动和外部扰动的

情况下,仍能保持良好的控制效果。

1　 IPMSM 电磁约束及控制

　 　 在同步旋转 d-q 坐标系下,IPMSM 的数学模型如

式(1)所示[25] 。

ud = Rs id + Ld

did
dt

- ωeLq iq

uq = Rs iq + Lq

diq
dt

+ ωe(Ld id + ψf)

Te =
3
2
np[ψf + (Ld - Lq) id] iq

dωe

dt
=
np

J
(Te - TL - Bmωm)

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï
ï

(1)

式中: ud、uq 分别为 d 轴和 q 轴的定子电压; id、iq 分别为

d 轴和 q 轴的定子电流; Ld、Lq 分别是 d 轴和 q 轴的定子

电感; ωe 为电角速度; Rs 为电枢绕组电阻; ψf 为永磁体

产生的磁链; Te 为 IPMSM 电磁转矩; np 为电机极对数;
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Bm 为阻尼系数; ωm 为机械角速度。
当 IPMSM 处于稳态运行时,忽略定子电阻阻抗,可

得近似定子电压方程:
ud ≈ - ωeLq iq
uq ≈ ωe(Ld id + ψf){ (2)

电机运行时,定子电流 is 和定子电压 us 应满足约束

条件:

is = i2
q + i2

d ≤ i lim

us = u2
q + u2

d ≤ u lim
{ (3)

式中: is 和 us 分别表示定子电流幅值和电压幅值; i lim 和

u lim 分别表示逆变器可承受的最大电流和可输出的最大

电压; u lim 的取值一般为 udc / 3 ; udc 为直流侧电压。
联立式(2)和(3)可得电压极限椭圆方程:

(Lq iq)
2 + (Ld id + ψf)

2 ≤
u lim

ωe
(4)

IPMSM 运行区域包含恒转矩区和恒功率区。 恒转

矩区采用最大转矩电流比控制 ( maximum
 

torque
 

per
 

ampere,
 

MTPA);恒功率区分为浅度弱磁区和深度弱磁

区,浅度弱磁区为如图 1 所示的红色曲线包裹的区域,采
用恒功率控制,深度弱磁区则是采用最大转矩电压比控

制(maximum
 

torque
 

per
 

volt,
 

MPTV)控制。

图 1　 弱磁控制电流轨迹图

Fig. 1　 The
 

current
 

trajectory
 

diagram
 

of
 

the
 

flux
 

weakening
 

control

1. 1　 MTPA 控制

　 　 当电机运行在额定转速以下时,电流轨迹运行在恒转

矩区的 MPTA 曲线上,MPTA 轨迹如图 1 的 OA 段所示。
对式(1)和(3)的转矩和定子电流方程构建拉格朗

日函数并求偏导,可得:

H= i2
d+i2

q +ζ(Te-np(ψf iq+(Ld-Lq) iq))

∂H
∂id

=
id
i2
d+i2

q

-ζnp(Ld-Lq) iq = 0

∂H
∂iq

=
iq
i2
d+i2

q

-ζnp(ψf+(Ld-Lq) iq)= 0

∂H
∂ζ

=Te-np(ψf iq+(Ld-Lq) iq)= 0

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï
ï

(5)

式中: ζ 是拉格朗日算子。
可得 d-q 坐标系下的 MPTA 控制曲线方程为[26] :

id =
- ψf + ψ2

f + 4(Ld - Lq)
2 i2

q

2(Ld - Lq)
(6)

1. 2　 MTPV 控制

　 　 当电机转速超过额定转速时,电流轨迹进入浅度弱

磁区,沿着图 1 的 AB 段电流极限圆运动;转速上升的同

时,电压极限椭圆不断向椭圆圆心 C 点收缩。 在电机进

入深度弱磁区后,电流轨迹受电压极限椭圆影响沿着

MPTV 曲线向 C 点运动。 MPTV 轨迹如图 1 中 BC 段所

示,其求解方程可以表示为:
∂Te

∂id
·∂u

∂iq
-

∂Te

∂iq
·∂u

∂id
= 0 (7)

永磁同步电机在高速稳态运行时由电压方程可得:
u2
s = ( - ωeLq iq)

2 + (ωeLd id + ωeψf)
2 (8)

将式( 1) 和( 8) 代入式( 7) 中,可得 MPTV 的轨迹

方程[27] :

id =-
ψf

Ld

+
- Lqψf + L2

qψ
2
f + 4L2

q(Ld - Lq)
2 i2

q

2Ld(Ld - Lq)
(9)

2　 深度弱磁控制策略

2. 1　 负 d 轴电流补偿法

　 　 电机处于额定转速以下运行时,电流轨迹运行在

MPTA 曲线上。 随着转速的上升,电机处于额定转速以

上运行时,输出电压超过逆变器输出的最大电压 u2
lim ,逆

变器电压输出饱和。 通过将最大电压与输出电压之间的

差值经过电压闭环的 PI 调节器输出 d 轴调节电流减小 d
轴电流,让电流轨迹沿着电流极限圆运动,使得电流调节

器避免饱和,维持其调节能力。 其 d 轴调节电流的表达

式为:
u2
d + u2

q ≤ u2
lim,idm = 0

u2
d + u2

q > u2
lim,idm < 0{ (10)

式中: idm 为电压环输出的 d 轴调节电流。

2. 2　 深度弱磁切换策略

　 　 将 MPTV 曲线作为 d 轴电流的限幅,d 轴电流的限

幅值随着 iq 变化而变化。 q 轴电流的限幅值为:

iq_set = i2
lim - i2

d (11)
式中: iq_set 为 q 轴电流的限幅值。

深度弱磁切换策略控制框图如图 2 所示,该控制策

略可以将电流轨迹限制在 MPTA 曲线,电流极限圆和

MPTV 曲线所包裹的区域。 通过 MPTV 和 q 轴电流的限

幅,使电流轨迹及时切换深度弱磁控制。
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图 2　 深度弱磁切换策略控制框图

Fig. 2　 The
 

block
 

diagram
 

of
 

deep
 

flux
 

weakening
switching

 

strategy
 

control

3　 基于 ISMDO 的转速-电压环 FST-NFTSMC
设计

3. 1　 IPMSM 弱磁控制超局部模型

　 　 电机处于高速稳态运行时,定子电压方程为:
u2
s = ( - ωcLq iq)

2 + (ωcLd id + ωcψf)
2 (12)

式中: ωc 为电机处于高速稳态时的转速。
对式(12)求导可得:
du2

s

dt
= 2ω2

cL
2
d

did
dt

id + 2Ldψfω
2
c

did
dt

+ 2ω2
cL

2
q

diq
dt

iq (13)

弱磁控制下 d 轴电流满足下式:
id = ido + idm (14)

式中: ido 为 MPTA 输出的 d 轴电流。
将式(14)代入式(13)中可得:
(u2

s ) ′ = 2ω2
cL

2
d i′d idm + 2ω2

cL
2
d i′d ido + 2Ldψfω

2
c i′d +

2ω2
cL

2
q i′q iq (15)
IPMSM 在实际运行中,其内部电磁参数会发生摄

动,因此考虑到参数摄动的转速环和电压环的状态方

程为:
dωe

dt
= 3

2
n2
p

J
ψext iq -

Bm

J
ωe +

np

J
(ΔTe - TL + ΔTL)

du2
s

dt
= 2ω2

cL
2
d

did
dt

idm + 2ω2
cL

2
d

did
dt

ido + 2Ldψfω
2
c

did
dt

+

2ω2
cL

2
q

diq
dt

iq + ΔU

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

(16)
式中: ψext = ψf + (Ld - Lq) id;ΔTe 为电磁转矩的摄动量;
ΔTL 为负载转矩的摄动量;ΔU 为电磁参数变化时引起的

扰动。
对非线性、单输入单输出系统,其超局部模型可表

示为[28] :
y(v) = g(x) + bu
y = x{ (17)

式中: y、u 分别为控制系统的输出和输入; x ∈ R 为系统

的状态变量; b ∈ R 为系统待设计的常数增益。
式(17)中的 g(x) 可以进一步拓展为:
g(x) = σx + F (18)

式中: σ 为系统状态增益;F 为系统未知扰动项。
结合式(17)和(18)可得新的超局部模型:
x· = bu + σx + F (19)
由式 ( 19) 可得 IPMSM 转速-电压环的超局部模

型为:
dωe

dt
= b1 iq + σ1ωe + Fω

du2
s

dt
= b2 idm + Fu

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

(20)

式(20)可表示为:
x· = bu + σx + F (21)

式中: b = diag(b1,b2) ; σ = diag(σ1,0) ; u = diag( iq,
idm);x = diag(ωe,u

2
s ) ; F = diag(Fω,Fu) 。

3. 2　 FST-NFTSMC 设计

　 　 由式(16)和(21)可得转速和电压环无模型滑模控

制器表达式:

u∗ =
x·∗ - σx - F + uc

b
(22)

式中: u∗ = diag( i∗
q ,idm) ; x∗ = diag(ω∗

e ,u2
lim) ; uc =

diag(uc1,uc2);i∗
q 为 q 轴给定电流; ω∗

e 为系统给定转速;
uc 为控制器的控制率。

联立式(21)和(22),可得:
uc = - x·∗ -x·( ) (23)
定义误差为:
e· = - uc (24)

式中: e = diag(eω,eu)
设计状态变量:
e·1 = e2

e·2 =e·{ (25)

式中: e1 = diag(eω1,eu1),e2 = diag(eω2,eu2) 。
选取非奇异快速终端滑模面[29] :
s = e1 + αeg / h

1 + βep / q
2 (26)

式中: s = diag( s1,s2) ; α = diag(α1,α2) ; β = diag(β1,
β2) ; α1 > 0,α2 > 0,β1 > 0,β2 > 0;g、h、p、q 为正奇数;
1<p / q<2,g / h>p / q。

对式(26)求导:

s· = e2 + α g
h
eg / h-1

1 e2 + β p
q
ep / q-1

2 e·2 (27)

为提高传统超螺旋的收敛速度和系统的抗干扰能

力,选取反馈超螺旋控制率[30] :
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s· = - δ | s |
1
2 sign s( ) + p

p· = - η 1sign s( ) - η 2p +F·{ (28)

式中: δ = diag(δω1,δu1) ; η 1 = diag(ηω1,ηu1) ; η 2 =
diag(ηω2,ηu2) ; δω1、δu1、ηω1、ηω2、ηu1、ηu2 为 待 设 计 的

正数。
结合式(27)和(28)设计控制率 uc

uc = q
βp

e2 -p / q
2 1 + αg

h
eg / h-1

1( ) + δ | s |
1
2 sign s( ) +

∫ η 1sign s( ) + η 2p( ) dt (29)

定理 1:假设 F· 是连续的且存在边界 F· ≤ λ 。 当

δ、η 1 和 η 2 满足式(30)时,状态误差能在有限时间收敛。
δ > 0,η 2 > 0

η 1 >

δη 2

2
- λ

2( ) + δ 2

4
λ - 1

2
δ 3η 2 | s |

1
2

1
2
δ 2 + 2δη 2 | s |

1
2

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ïï

(30)

式中: λ = diag(λ1,λ2),λ1 和 λ2 为正数。
为简化证明过程,接下来的证明过程仅对转速环的

稳定性进行证明,电压环的稳定性证明过程与转速环

相同。
证明 1:选择 Lyapunov 函数 V1:

V1 = 1
2
e2
ω1 (31)

对式(31)求导可得:
V·1 = eω1e·ω1 =- β1

-q / p((2V) q / pe1-q / p
ω1 (1 + α1e

g / h-1
ω1 ) q / p)

(32)
由式(32)可知,1-q / p 和 g / h-1 为正偶数,因此可得

V·1 ≤ 0,满足 Lyapunov 稳定性定理。 下面证明反馈超螺

旋控制率的稳定性.
证明 2:构建 Lyapunov 函数 V2:

V2( s1) = 2ηω1 | s1 | +
1
2
p2 +

1
2

δω1 | s1 |
1
2 sign( s1) - p( ) 2 = PTQP (33)

式中, Q = 1
2

4ηω1 + δ2
ω1 - δω1

- δω1 2
é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú

,Q 为正定矩阵; P =

| s1 |
1
2 sign( s1) p[ ]

T
。

对 P 求导可得:

　 　 P· = 1

| s1 |
1
2

- 1
2
δω1 | s1 |

1
2 sign(s1) + 1

2
p

- ηω1 | s1 |
1
2 sign(s1) - ηω2 | s1 |

1
2 p

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

+

0
F·

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
= 1

| s1 |
1
2

BP + C (34)

式中: B =
- 1

2
δω1

1
2

- ηω1 - ηω2 | s1 |
1
2

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

; C = 0 F·[ ]
T 。

对 V2 求导可得:

V·2 =P·TQP + PTQP· = - 1

| s1 |
1
2

PTMP +F·KP ≤

- 1

| s1 |
1
2

PTMP + λ1KP (35)

式中: K = -
δω1

2
1é

ë
êê

ù

û
úú

　 　 M =

δω1ηω1 + 1
2
δ3
ω1 - 1

2
δ2
ω1 - 1

2
δω1ηω2 | s1 |

1
2

- 1
2
δ2
ω1 - 1

2
δω1ηω2 | s1 |

1
2 1

2
δω1 + 2ηω2 | s1 |

1
2

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

λ1KP 可表示为:

λ 1KP =
λ1

| s1 |
1
2

-
δω1

2
| s1 | sign( s1) + p | s1 |

1
2é

ë
êê

ù

û
úú =

1

| s1 |
1
2

PTΩsign( s1)P ≤ 1

| s1 |
1
2

PTΩP (36)

式中: Ω =
-
δω1λ1

2
λ1

2
λ1

2
0

é

ë

ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
úú

结合式(36)和(35)可得:

V·2 ≤ - 1

| s1 |
1
2

PTMP + 1

| s1 |
1
2

PTΩP =

- 1

| s1 |
1
2

PT M - Ω[ ] P = - 1

| s1 |
1
2

PTM
~
P (37)

式中:

　 　 M
~

=
δω1ηω1 + 1

2
δ3
ω1 +

δω1λ1

2
- 1

2
δ2
ω1 - 1

2
δω1ηω2 | s1 |

1
2 -

λ1

2

- 1
2
δ2
ω1 - 1

2
δω1ηω2 | s1 |

1
2 -

λ1

2
1
2
δω1 + 2ηω2 | s1 |

1
2

é

ë

ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
úú

　 　 由 Schur 补定理可知, M
~

应为正定矩阵,可得:
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δω1 > 0,η ω2 > 0

η ω1 >

δω1η ω2

2
-
λ 1

2( ) +
δ 2
ω1

4
λ 1 - 1

2
δ 3
ω1η ω2 | s1 |

1
2

1
2
δ 2
ω1 + 2δω1η ω2 | s1 |

1
2

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ï
ï

(38)

当增益满足式(38)时, M
~

为正定矩阵。 由式(33)
可得:

λmin Q( ) ‖P‖2
2 ≤ V2 ≤ λmax Q( ) ‖P‖2

2 (39)

式中: ‖P‖2 = | s1 | + p2 为 P 的欧几里得范数;
λmin(Q) 和 λmax(Q) 分别为 Q 的最小和最大特征值。 由

二次型标准不等式可知:

| s1 |
1
2 ≤ ‖P‖2 ≤

V1 / 2
2

λ1 / 2
min Q( )

(40)

由式(40)可得:

V·2 ≤ - 1

| s1 |
1
2

PTM
~
P ≤ - 1

| s1 |
1
2

λmin M
~

( ) ‖P‖2
2 ≤

- γωV
1 / 2
2 ≤ 0 (41)

式中: γω = λ1 / 2
min Q( ) λmin M

~
( ) / λmax Q( ) 。

定义初始条件 V2(0) = V0,求解式(41) 所示微分方

程,可得收敛时间 ts :

ts ≤ - 2
γ ω

(V1 / 2
2 ( ts) - V1 / 2

0 ) (42)

综上可知,系统误差将在有限时间内收敛到零,所设

计的控制器稳定。
将式(29)代入式(22)中可得 IPMSM 弱磁控制转速-

电压环控制器。 控制框图如图 3 所示。
u∗ =

1
b

x·∗ - σx - F + q
βp

e2 -p / q
2 1 + αg

h
eg / h-1

1( )
+ δ | s |

1
2 sign s( ) + ∫ η 1sign s( ) + η 2p( ) dt

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

(43)

图 3　 FST-NFTSMC 算法框图

Fig. 3　 The
 

block
 

diagram
 

of
 

the
 

FST-NFTSMC
 

algorithm

3. 3　 ISMDO 设计

　 　 为观测式(43)所示控制律,设计 ISMDO 实现对 F 的

精确估计。 定义变量 e3:

e3 =x̂ - x (44)

式中: e3 = diag(eω3,eu3) ; x̂ = diag ω̂e,û
2
s( ) ; ω̂e 和 û2

s 分

别为转速和定子电压的观测值。
对式(21)引入滑模观测器控制率可得:

dx̂
dt

= bu + σx̂ +F̂ + u ismo

dF̂
dt

= l·u ismo

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

(45)

式中: F̂ = diag F̂ω,F̂u( ) 为未知扰动的观测值; u ismo =
diag(uωismo ,uuismo ) 为观测器的控制率; l = diag( l1,l2),
l1 > 0,l2 > 0。

联立式(22)和(45),可得观测误差为:
e·3 = σe3 + e f + u ismo

e·f = l·u ismo - β t( ){ (46)

式中: e f = diag(ef1,ef2) =F̂ - F ; β t( ) = dF̂ / dt 。
定义滑模面 s1:

s1 = e3 =x̂ - x (47)
式中: s1 = diag( s3,s4) 。

选取多幂次趋近率[31] :
s·1 = - 1 | s1 |

nsign s1( ) - 2 | s1 |
msign s1( ) -

3 | s1 |
vsign s1( ) - 4s1 (48)

式中: 1 = diag( ω1, u1), ω1>0, u1 > 0; 2 = diag( ω2,
u2), ω2 >0, u2 >0; 3 = diag( ω3, u3), ω3 >0, u3 >0;
4 = diag( ω4, u4), ω4>0, u4>0;n>1,0<m<1。 v 的表达

式为:

v =
max n, s1{ } , s1 ≥ 1
min m, s1{ } , s1 < 1{ (49)

结合式(46) ~ (48),可得控制率 u ismo :
u ismo = - σs1 - 1 | s1 |

nsign s1( ) -

2 | s1 |
msign s1( ) - 3 | s1 |

vsign s1( ) - 4s1 (50)
定理 2:对式(44)所示的状态误差,选择式(47)所示

滑模面以及式(48)所示的多幂次趋近率,设计式(50)所

示的控制率。 当系统增益满足式(51)时,系统状态误差

能在有限时间收敛。

1 | e3 |
n > e f

2 | e3 |
m > e f

3 | e3 |
v > e f

ì

î

í

ï
ï

ïï

(51)

所设计的 ISMDO 的控制框图如图 4 所示,图
 

5 为

FST-NFTSMC 控制的流程图。
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图 4　 ISMDO 算法框图

Fig. 4　 The
 

block
 

diagram
 

of
 

the
 

ISMDO
 

algorithm

图 5　 FST-NFTSMC 控制的流程图

Fig. 5　 The
 

flow
 

chart
 

of
 

FST-NFTSMC
 

control

为简化证明过程,以转速环证明为例,电压环证明过

程与转速环相同。
证明 3:选取如下 Lyapunov 函数 V3

　 　 V3 = 1
2
s2

3 (52)

对 V3 求导并代入式所示的控制率

V·3 = eω3e·ω3 = eω3(σ1eω3 + ef1 + uωsmo) =

eω3

ef1 - ω1 | eω3 |
nsign(eω3)

- ω2 | eω3 |
msign(eω3)

- ω3 | eω3 |
vsign(eω3) - ω4eω3

( ) ≤

| eω3
|

| ef1 | - ω1 | eω3 |
n

- ω2 | eω3 |
m - ω3 | eω3 |

v( ) (53)

　 　 当 ω1 | eω3 |
n > | ef1 | 时,可得:

V·3 ≤| eω3
| ( - ω2 | eω3 |

m - ω3 | eω3 |
v) ≤ 0

(54)
当 ω2 | eω3 |

m > | ef1 | 时,可得:
V·3 ≤| eω3

| ( - ω1 | eω3 |
n - ω3 | eω3 |

v) ≤ 0 (55)

当 ω3 | eω3 |
v > | ef1 | 时,可得:

V·3 ≤| eω3
| ( - ω1 | eω3 |

n - ω2 | eω3 |
m) ≤ 0

(56)
综上所述,系统误差能在有限时间内收敛。 观测器

式(45) 渐进稳定,系统状态将在有限时间内到达滑

模面。
为减小传统 sign 函数带来的抖振问题,进一步抑制

抖振,采用 Θ( s) 函数代替符号函数:

Θ( s) = 2
1 + exp -rs (57)

式中:r>0。 综上所述,所提的电压环无模型超螺旋滑模

控制系统框图如图 6 所示。

图 6　 基于转速-电压环 FST-NFTSMC 的控制系统框图

Fig. 6　 Block
 

diagram
 

of
 

control
 

system
 

based
 

on
 

speed-voltage
 

loop
 

FST-NFTSMC

4　 仿真与实验分析

　 　 采用 MATLAB / Simulink 仿真和半实物实验平台对

基于转速-电压环 FST-NFTSMC 的深度弱磁控制策略进

行仿真与实验验证,并与 PI 和超螺旋滑模控制器( super-
twisting

 

sliding
 

mode
 

controller,STSMC) 进行仿真和实验

结果对比。 内置式永磁同步电机参数如表 1 所示。 转
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速-电压环 FSTNFTSMC 的参数如表 2 所示。

表 1　 IPMSM 参数

Table
 

1　 The
 

parameters
 

of
 

IPMSM

参数 单位 数值

直流侧电压 / udc V 600
额定转速 / nN r·min-1 1

 

900
定子绕组 q 轴电感 / Lq H 0. 009
定子绕组 d 轴电感 / Ld H 0. 004

定子绕组电阻 / Rs Ω 2. 75
永磁体磁链 / ψf Wb 0. 12

转动惯量 / J kg·m2 0. 029
极对数 / np 对 2

表 2　 转速-电压环 FST-NFTSMC 的参数

Table
 

2　 Parameters
 

of
 

the
 

speed-voltage
loop

 

FST-NFTSMC
Speed

 

loop Voltage
 

loop
δω1 = 0. 01 δu1 = 0. 000

 

02
ηω1 = 0. 01 ηu1 = 4

 

000
ηω2 = 0. 01 ηu2 = 0. 01

ω1 = 40
 

000 u1 = 100

ω2 = 40
 

000 u2 = 200

ω3 = 40
 

000 u3 = 1
 

000

ω4 = 10
 

000 u4 = 10
 

0000

　 　 STSMC 控制器采用积分滑模面 s = e2 + ce1 和超螺旋

算法 s· = - δ s 1 / 2sign s( ) + ∫ - η 1sign s( ) dt ,观测器

SMO 采用指数趋近率 s· = - k1s - k2sign(s) 。
转速-电压环 FST-NFTSMC 算法中 b1、b2 和 σ 1 可通

过 b1 = 3n2
pψ ext / 2J,σ 1 = Bm / J,b2 = 2ω 2

cL
2
ddid / dt 整定。 g、

h、p、q 均为正数,p / q= 7 / 5,g / h= 5 / 3。 α 和 β 作为状态变

量的增益,在一定程度上决定了系统的收敛时间和滑动

模态收敛性能。 在确保滑模面可在有限时间内收敛到零

后,对 α 和 β 微调,进一步改善系统的收敛速度和鲁棒

性。 确定多幂次趋近率的增益后,根据转速的观测误差

和未知部分的变化特征调整指数项 n 和 m,n = 1. 1,m =
0. 5。 v 根据 n、m 和 s1 的值自动调整,从而实现最优

趋近过程。 l 能够调节反馈到控制器的未知部分 F 观测

值。 根据系统的收敛速度和鲁棒性对其进行调整,其中,
l > 0。
4. 1　 IPMSM 在变转速工况下的仿真结果

　 　 在变转速工况下,分别在无弱磁区、浅度弱磁区和深

度弱磁区检验 3 种方法的综合性能。 初始负载转矩设置

为 Te = 14. 5
 

N·m,初始转速设置为 1
 

000
 

r / min,0. 5
 

s 后

转速变为 4
 

000
 

r / min,1. 2
 

s 后转速增加到 6
 

000
 

r / min。

同时设置磁链、电阻、d-q 轴电感和负载转矩发生摄动,验
证转速-电压环 FST-NFTSMC 在深度弱磁区的抗干扰能

力。 参数摄动工况如表 3 所示。

表 3　 参数摄动范围

Table
 

3　 Perturbation
 

range
 

of
 

parameters
时间 参数 摄动范围

3. 0
 

s ψf / Wb 0. 12→0. 09
3. 5

 

s Rs / Ω 2. 75→3. 33
4. 0

 

s Lq / H 0. 009→0. 007
 

5
4. 5

 

s Ld / H 0. 004→0. 003
5. 0

 

s TL / N·m 14. 5→14. 5+2sin40t
6. 0

 

s TL / N·m 14. 5+2sin40t→14. 5

　 　 图 7 为 PI、STSMC 和 FST-NFTSMC
 

3 种方法的仿真

结果对比。 其中图 7( a)为转速仿真结果;图 7( b)为输

出转矩仿真结果;图 7( c)和( d)分别为 d-q 轴电流仿真

结果;图 7(e)为电压环输出;图 7( f)为弱磁控制的电流

轨迹对比。
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图 7　 PI / STSMC / FST-NFTSMC 在变转速工况下的仿真结果

Fig. 7　 The
 

simulation
 

results
 

of
 

PI / STSMC / FST-NFTSMC
under

 

variable
 

speed
 

conditions

　 　 由图 7(a)可知,在给定转速 1
 

000
 

r / min 的无弱磁

区,FST-NFTSMC 在 0. 136 s 时到达给定转速,而 STSMC
和 PI 分别在 0. 16

 

s 和 0. 4 s 时才能到达给定转速。 当转

速在 0. 5 s 从无弱磁区的 1
 

000
 

r / min 到浅度弱磁区的

4
 

000
 

r / min 时,FST-NFTSMC 在 0. 916
 

s 到达给定转速,
而 STSMC 和 PI 分别在 0. 935

 

s 和 1. 2
 

s 时才能到达给定

转速。 当转速在 1. 2
 

s 从浅度弱磁区的 4
 

000
 

r / min 到深

度弱磁区的 6
 

000
 

r / min 时,FST-NFTSMC 在 1. 914 s 到达

给定转速。 而 STSMC 和 PI 分别在 1. 99 s 和 2. 2 s 时才

能到达给定转速。 FST-NFTSMC 在无弱磁区、浅度弱磁

区和深度弱磁区的转速响应速度分别提高了 66%、
40. 6%和 28. 6%。 在 3. 5 s 电阻变化时,STSMC 和 PI 转

速分别增大 0. 2
 

r / min 和 0. 6
 

r / min,且分别用时 0. 01 s
和 0. 06 s 恢复到给定转速;而 FST-NFTSMC 的转速没有

变化,保持在给定转速。 在 4. 0 sq 轴电感变化时,STSMC
和 PI 转速分别下降 0. 5

 

r / min 和 0. 7
 

r / min,且分别用时

0. 01 s 和 0. 15 s 恢复到给定转速;而 FST-NFTSMC 仅下

降 0. 3
 

r / min,用时 0. 002 s 恢复到给定转速。 在 4. 5 sd
轴电感变化时,STSMC 和 PI 转速先增大 0. 4

 

r / min,随后

分别下降 0. 2
 

r / min 和 0. 3
 

r / min,且分别用时 0. 02 s 和

0. 05 s 到达给定转速;而 FST-NFTSMC 仅增大 0. 2
 

r / min,
且用时 0. 001 s 到达给定速度。 负载转矩在 5 s 发生时变

扰动时,STSMC 和 PI 存在明显变化;而 FST-NFTSMC 能

保持在给定转速。
由图 7(c) ~ (e)可知。 无论是在浅度弱磁区还是深

度弱磁区,电压环 FST-NFTSMC 的输出脉动更小,更平

稳,有效抑制了 d 轴电流的脉动,进而抑制 q 轴电流和转

矩脉动。 因此 FST-NFTSMC 的电流和转矩脉动更小,更
平稳,有着更佳的控制性能。

由图 7(f)可得深度弱磁切换策略能有效实现浅度

弱磁到深度弱磁的平滑切换,在 id = 53. 32
 

A 时切换至深

度弱磁区,该控制策略能精准跟踪深度弱磁切换点。 弱

磁控制下的电流轨迹符合图 1 所示的弱磁控制理想的电

流轨迹。
图 8 为 3 种方法的 A 相电流 ia 。 图 9 为电流总谐波

畸变率(total
 

harmonics
 

distortion,
 

THD)分析图。 从图 8
和 9 可以看出, FST-NFTSMC 的 THD 明显低于 PI 和

STSMC,仅 为 2. 66%, 而 PI 和 STSMC 分 别 为 6% 和

3. 9%。 FST-NFTSMC 能更高效地抑制电流谐波。
图 10 为转速环观测器仿真结果对比。 为提高定子

电压观测精度,对定子电压的实际值和观测值开根号

eu4 =ûs - us ,图 11 为电压环观测器仿真结果对比。
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图 8　 PI / STSMC / FST-NFTSMC 的 A 相定子电流图

Fig. 8　 The
 

A-phase
 

stator
 

current
 

of
 

PI / STSMC / FST-NFTSMC

图 9　 PI / STSMC / FST-NFTSMC 的 A 相定子电流 THD 分析

Fig. 9　 The
 

THD
 

analysis
 

of
 

A-phase
 

stator
 

current
for

 

PI / STSMC / FST-NFTSMC

由图 10 可知,相较于 SMDO,ISMDO 在复杂工况下

有着更好跟踪精度,更小的超调量。 在受到扰动时,
ISMDO 仍能对转速进行精确跟踪。 ISMDO 观测的扰动

Fω 波形更平稳,脉动更小。 由图 11 可知,随着弱磁程度

的加深,定子电压的跟踪误差会不断增大。 ISMDO 在无

图 10　 转速环观测器观测结果

Fig. 10　 Observation
 

results
 

of
 

speed
 

loop
 

observer

图 11　 电压环观测器观测结果

Fig. 11　 Observation
 

results
 

of
 

voltage
 

loop
 

observer

弱磁区、浅度弱磁区和深度弱磁区都有着比 SMDO 更高

的跟踪精度,跟踪误差更小。 ISMDO 观测扰动 Fu 更为准

确,且抖振更小。
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综上所述,仿真结果表明,相比于传统的 PI 控制和

STSMC 控制,转速-电压环 FST-NFTSMC 有效提高系统的

转速响应速度,降低了电压环输出的调整电流脉动,有效

抑制了复杂工况下的转矩脉动和电流谐波。 ISMDO 对

扰动的准确观测,有效增强了 FST-NFTSMC 在深度弱磁

区的抗干扰能力和控制精度。
4. 2　 RT-Lab

 

半实物实验结果分析

　 　 为了进一步验证该方法的有效性,通过 RT-LAB
(OP5600)实验平台进行了 IPMSM 的硬件在环仿真实

验。 图 12 为 RT-LAB 半实物仿真平台和系统结构图。

图 12　 RT-Lab
 

(OP5600)实验平台

Fig. 12　 RT-Lab
 

(OP5600)
 

HILS
 

experimental
 

platform

图 12 为硬件在环半实物系统,采用 DSP 控制器和虚

拟被控对象相结合方式,DSP 控制芯片为 TMS320F2812,
完成控制算法的计算并输出控制信号,送入 OP5600 模

块,OP5600 模拟电机系统组件,如 IPMSM 和逆变器。 在

Simulink 环境下建立控制算法模型,调整参数到最佳效

果,然后将其下载到 RT-Lab 控制器中,对虚拟的 IPMSM
进行 控 制。 图 13、 14 和 15 分 别 为 PI / STSMC / FST-
NFTSMC 的全工况实验结果。

图 13　 PI 实验结果

Fig. 13　 Experimental
 

results
 

of
 

PI

相较于仿真实验结果,半实物实验控制性能略微下

降,但整体的实验效果与仿真实验并无差别。 受电压环

影响,PI 和 STSMC 在弱磁程度较深时,难以应对复杂的

扰动工况,造成转矩和电流脉动的增加。 FST-NFTSMC
能有效抑制电压环的脉动,从而降低电流和转矩脉动。

图 14　 STSMC 实验结果

Fig. 14　 Experimental
 

results
 

of
 

STSMC

图 15　 FST-NFTSMC 实验结果

Fig. 15　 Experimental
 

results
 

of
 

FST-NFTSMC

同时在受到电机内部的参数摄动和外部的时变扰动后,
FST-NFTSMC 能迅速恢复稳态,保持系统在深度弱磁区

的稳定。 表 4 为 3 种方法的控制性能对比。

表 4　 PI / STSMC / FST-NFTSMC 的控制性能对比

Table
 

4　 　 Comparison
 

of
 

control
 

performance
for

 

PI / STSMC / FST-NFTSMC
性能指标 PI STSMC FST-NFTSMC
转速响应1 0. 4 / 0. 7 / 1. 0 0. 16 / 0. 435 / 0. 79 0. 136 / 0. 416 / 0. 714
转矩脉动2 17. 2% 10. 3% 6. 9%
ia THD 6% 3. 9% 2. 66%

　 　 注:1. 转速响应:到达参考转速所用的时间。
2. 转矩脉动:转矩误差幅值与基准转矩的比例。

　 　 综上所述,转速-电压环 FST-NFTSMC 能有效提高系

统在无弱磁区和弱磁区的响应速度,以及面对复杂工况

的抗干扰能力,降低电流谐波、电磁转矩脉动。

5　 结　 论

　 　 为解决传统负 id 电流补偿法在弱磁程度较深时控制

性能不佳的问题,将 MPTV 曲线用作 d 轴电流的限幅值,
准确跟踪深度弱磁切换点,实现浅度弱磁区到深度弱磁

区的平滑切换,确保电机系统平稳运行在深度弱磁区。
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将无模型滑模控制引入电压环和转速环控制,取代传统

PI 控制器,分析 IPMSM 在参数摄动时的数学模型,构建

转速-电压环超局部模型,在传统超螺旋算法的基础上提

出反馈超螺旋算法,结合非奇异快速终端切换函数设计

转速-电压环 FST-NFTSMC,抑制电压环在弱磁程度较深

时的脉动过大的问题,降低电流和转矩的脉动,提高

IPMSM 在深度弱磁区的转速响应和稳定性。 同时设计

ISMDO 对 FST-NFTSMC 进行前馈补偿,进一步提高电机

发生转矩时变扰动和参数摄动时的稳定性,加快收敛速

度,确保电流和转矩变化平稳,有效提高了电机系统在深

度弱磁控制时的抗干扰能力。 该方法在弱磁控制的电压

环控制器上进行了尝试,实验结果证明了其在浅度弱磁

区和深度弱磁区均有较好的控制性能,但其观测器在电

压观测上仍有不足,电压跟踪误差还存在较大误差,之后

可以进一步改进其观测器,降低电压跟踪误差,实现对电

压环的精确控制和跟踪。
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