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摘　 要:针对采用传统比例积分(ＰＩ)电流控制器的 ５ 相感应电机(ＦＩＭ)电子变极过程中存在转矩、转速动态响应慢和波动大

的问题ꎬ设计了一种准比例谐振电流控制器(ＱＰＲ)控制 ＦＩＭ 电子变极ꎮ 设计的 ＱＰＲ 控制器在传统比例谐振控制的基础上进

行了阻尼项修正ꎬ实现了电流的无静差跟踪ꎮ 加入相应的谐波抑制算法以改善电机变极切换过程中的抖动问题ꎬ同时在变极

前后获得了更好的稳态性能ꎮ 采用变参数化设计 ＱＰＲ 控制器实现了谐振频率点随电机转速的自适应变化ꎮ 使用预修正

Ｔｕｓｔｉｎ 变换的离散化方法ꎬ保证了 ＱＰＲ 控制的稳定性和谐振频率的无偏差ꎮ 随着电机运行平面的改变切换谐振频率ꎬ实现了

电子变极前后的两段式精确控制ꎮ 实验结果表明:所提方法有效提高了 ＦＩＭ 电子变极过程中的转矩和转速动态响应性能并

减小了其波动ꎮ
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０ 引言

感应电机自身结构简单、成本低ꎬ具有宽广的

速度范围以及优越的弱磁调速性能ꎮ 多相电机由

于相数的增加ꎬ其突出的优势有转矩输出更加平

稳ꎬ振动和噪声低ꎬ可运行在不同控制平面满足不
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同工况的需求ꎬ使电机运行性能提高[１－２]ꎻ其驱动系

统可靠性高、容错效果好[３－５]ꎮ 多相感应电机兼具 ２
者的优点ꎬ非常适合重要的工业领域如智能化汽车

驱动系统、航空驱动系统等[６]ꎬ这些应用领域的电

机需要同时满足低转速时输出大转矩和宽广的调

速范围[７]ꎬ其中电子变极技术是实现这些要求的便

捷方法之一ꎬ即改变极对数来扩大电机的转速和转

矩范围ꎬ在低速时采用大极对数ꎬ在高速时采用小

极对数ꎬ实现低速大转矩和宽广的恒功率运行范

围[８]ꎮ 但是电机在电子变极过程中存在转矩和转

速的波动大ꎬ系统运行不平稳和动态响应滞后等问

题ꎬ影响了电子变极技术的应用ꎬ因此提高电子变

极过程中电机运行性能和控制精度是多相感应电

机电子变极领域的研究热点ꎮ
近年国内外多位学者在多相感应电机变极领

域进行研究:Ｏｓａｍａ 等[９－１０] 在一台 ６ 相电机上实现

了 １ 对极和 ２ 对极之间的基本电子变极ꎬ拓宽了恒

功率运行范围ꎻ对阶跃响应和斜坡响应电子变极的

仿真对比分析ꎬ验证了斜坡响应性能优于阶跃响

应ꎮ 钱罗奋[１１] 提出一种交流电机 ２Δ / ３Δ 换相变

极法ꎬ在不断电条件下实现电机换相变极ꎬ采用的

是一种传统的接触开关控制的变极方法ꎬ变极切换

过程存在不连续问题ꎮ Ｇｅ[１２] 等在一台 ９ 相电机上

通过基于斜坡响应的 ＰＩ 电流控制技术实现了电子

变极ꎬ但动态响应性能较慢ꎮ Ｅｒｓｈａｄ 等[１３]对 ９ 相电

机在空载条件下电子变极进行实验和分析ꎮ Ｕｍｅｓｈ
等[１４]对 ９ 相感应电机变极运行在 ４ 极和 １２ 极的模

式下减小转矩脉动等进行研究ꎮ Ｌｉｂｂｏｓ 等[１５] 对多

相感应电机变极的选极策略从转矩和速度两方面

进行研究ꎮ Ｌａｔｉｆ[１６] 对多相感应电机的 ４ 极到 ８ 极

电子换极研究ꎬ以提升电子变极过程中转矩平稳ꎮ
笔者所在课题组对 ５ 相感应电机 ( ｆｉｖｅ － ｐｈａｓｅ
ｉｎｄｕｃｔｉｏｎ ｍｏｔｏｒꎬＦＩＭ)的电子变极技术的响应方法和

变极电流控制策略方面分别做了深入研究[１７－１８]ꎬ使
变极过程中的电磁转矩波动和超调量减小ꎮ

基于上述研究ꎬ为了进一步提高 ＦＩＭ 电子变极

过程中转矩、转速动态响应性和减小其波动ꎬ同时

改善变极前和变极后电机在稳态时的运行性能ꎬ设
计适于电子变极的准比例谐振( ｑｕａｓｉ ｐｒｏｐｏｒｔｉｏｎａｌ
ｒｅｓｏｎａｎｃｅꎬＱＰＲ)电流控制器:首先改进传统比例谐

振得出 ＱＰＲꎬ根据电子变极前后谐波不同加入相应

的谐波抑制算法ꎬ再对 ＱＰＲ 变参数化设计使谐振频

率点随电机转速自适应变化ꎻ 其次ꎬ 采用预修

正Ｔｕｓｔｉｎ变换离散化保证ＱＰＲ控制器的稳定性ꎻ最

后ꎬ设计 ＱＰＲ 控制ꎬ随电机运行平面的改变来切换

相应的谐振频率ꎬ对电子变极前后实施 ２ 段式精准

控制ꎬ并在 Ｓｐｅｅｄｇｏａｔ 多相电机半实物仿真平台上对

所提控制方法进行实验验证ꎮ

１ ＦＩＭ 数学模型和电子变极

１.１ 电压和转矩方程

多相感应电机在自然坐标系下的电压方程如

式(１)所示:
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式中:Ｕ 为电压ꎻＩ 为电流ꎻＲ 为电阻ꎻＬｓｒ为互感矩阵ꎻ
下标号 ｓ 为定子参数ꎻ下标号 ｒ 为转子参数ꎮ

转矩方程如式(２)所示:

Ｔｅ ＝ ｉＴ
ｄＬｓｒ
ｄθｒｓ (２)

式中:Ｔｅ为电磁转矩ꎻθ 为转子的电角度ꎮ
采用的恒幅值变换矩阵 Ｃｓ 如式(３)所示ꎬ可将

多相感应电机的定子电流、电压等效变换成同步速

坐标系下的直流分量ꎮ
Ｃｓ ＝

２
ｎ

ｃｏｓ(θ１) ｃｏｓ(θ１－α) ｃｏｓ(θ１－２α) 􀆺 ｃｏｓ(θ１－(ｎ－１)α)

－ｓｉｎ(θ１) －ｓｉｎ(θ１－α) －ｓｉｎ(θ１－２α) 􀆺 －ｓｉｎ(θ１－(ｎ－１)α)

ｃｏｓ(θ２) ｃｏｓ(θ２－２α) ｃｏｓ(θ２－４α) 􀆺 ｃｏｓ(θ２－２(ｎ－１)α)

－ｓｉｎ(θ２) －ｓｉｎ(θ２－２α) －ｓｉｎ(θ２－４α) 􀆺 －ｓｉｎ(θ２－２(ｎ－１)α)

ｃｏｓ(θ３) ｃｏｓ(θ３－３α) ｃｏｓ(θ３－６α) 􀆺 ｃｏｓ(θ３－３(ｎ－１)α)

－ｓｉｎ(θ３) －ｓｉｎ(θ３－３α) －ｓｉｎ(θ３－６α) 􀆺 －ｓｉｎ(θ３－３(ｎ－１)α)

⋮ ⋮ ⋮ ⋮ ⋮
ｃｏｓ(θｘ) ｃｏｓ(θｘ－ｘα) ｃｏｓ(θｘ－２ｘα) 􀆺 ｃｏｓ(θｘ－ｘ(ｎ－１)α)

－ｓｉｎ(θｘ) －ｓｉｎ(θｘ－ｘα) －ｓｉｎ(θｘ－２ｘα) 􀆺 －ｓｉｎ(θｘ－ｘ(ｎ－１)

１ / ２ １ / ２ １ / ２ 􀆺 １ / ２

１ / ２ －１ / ２ １ / ２ 􀆺 －１ / ２

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

(３)
式中:ｘ 为谐波次数ꎻθ１ꎬ θ２ꎬ θ３ꎬ􀆺ꎬθｘ为 ｘ 次谐波在

任意速坐标系下的相位电角度ꎻｎ 为电机相数ꎮ 当

α＝ ２π / ｎ 时ꎬ电机有偶次谐波平面ꎮ 矩阵的第 １ 和 ２
行构成 ｑ１－ｄ１平面ꎬ为基波平面ꎻ第 ３ 和 ４ 行构成的

ｑ２－ｄ２面即 ２ 次谐波平面ꎬ以此推断可得 ｘ 次谐波

平面ꎮ
由集中整距绕组分布的多相电机的坐标变换

矩阵式(３)可得ꎬ其变换后则形成 ｍ 个相互正交的

控制平面ꎬ即有 ｍ 个自由度ꎬ在旋转坐标系下各谐波

平面相互解耦ꎮ 当 ｎ 为奇数时ꎬｍ 取值为(ｎ－１) / ２ꎮ
多相感应电机在基波 ｑ１－ｄ１平面和 ｘ 次谐波ｑｘ－

ｄｘ平面的电压和转矩方程表达式如式(４)所示:
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ｕｘｄｓ

ｕｘｑｓ

０
０

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

＝

Ｒｓ＋Ｌｘ０ｓｐ －ωＬｘ０ｓ Ｌｘｍｐ －ωＬｘｍ

ωＬｘ０ｓ Ｒｓ＋Ｌｘ０ｓｐ ωＬｘｍ Ｌｘｍｐ

Ｌｘｍｐ －(ω－ωｒ)Ｌｘｍ Ｒｘｒ＋Ｌｘ０ｒｐ －(ω－ωｒ)Ｌｘ０ｒ

(ω－ωｒ)Ｌｘｍ Ｌｘｍｐ (ω－ωｒ)Ｌｘ０ｒ Ｒｘｒ＋Ｌｘ０ｒｐ

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

×

ｉｘｄｓ
ｉｘｑｓ
ｉｘｄｒ
ｉｘｑｒ

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

Ｔｘｅ＝ｎｐＬｘｍ(ｉｘｄｓｉｘｑｒ－ｉｘｄｒｉｘｑｓ)

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

(４)

式中:下标号 ｘｄｓ 为 ｘ 次谐波平面的定子 ｄ 轴分量ꎻ
ｘｑｓ 为 ｘ 次谐波平面的定子 ｑ 轴分量ꎻｘｄｒ 为 ｘ 次谐

波平面的转子 ｄ 轴分量ꎻｘｑｒ 为 ｘ 次谐波平面的转子

ｑ 轴分量ꎻｐ 代表微分运算ꎻＬｘｍ为 ｘ 次谐波平面的互

感ꎬＬｘ０ｓ为 ｘ 次谐波平面的定子漏感ꎻＬｘ０ｒ为 ｘ 次谐波

平面的转子漏感ꎻＲｘｒ为 ｘ 次谐波对应的折算后转子

电阻ꎻω 为定子电角度ꎻωｒ为转子电角度ꎻＴｘｅ为 ｘ 次

谐波的电磁转矩ꎻｎｐ为极对数ꎮ
１.２ ＦＩＭ 的电子变极基本原理

本文实验所用的 ＦＩＭꎬ其绕组结构图如 １ 所示ꎬ
有偶数次谐波ꎬ即可以实现基波平面和 ２ 次谐波平

面之间的电子变极切换ꎮ

图 １　 试验用 ＦＩＭ 绕组结构

ＦＩＭ 的 ｄ１－ｑ１和 ｄ２－ｑ２平面如图 ２ 所示ꎮ

图 ２　 实验用 ＦＩＭ ｄ１－ｑ１和 ｄ２－ｑ２平面

ｄ２－ｑ２平面在 ｄ１－ｑ１平面上的投影是 ０ 轴上的一

个点ꎬ反之亦然ꎮ ｄ１－ｑ１和 ｄ２－ｑ２为 ＦＩＭ 正交的 ２ 个

控制平面ꎬ这决定其有 ２ 个控制自由度ꎮ 基波相电

流在 ｄ１－ｑ１平面则形成 １ 对极旋转磁场ꎬ２ 次谐波相

电流在 ｄ２－ｑ２平面则形成 ２ 对极旋转磁场ꎮ 电子变

极的基本原理是:在转子磁场定向矢量控制的基础

上ꎬ把定子电流分解为激磁电流分量 ｉ１ｄｓ、ｉ２ｄｓ和转矩

电流分量 ｉ１ｑｓ、 ｉ２ｑｓꎬ变极的切换本质就是 ｉ１ｄｓ、 ｉ２ｄｓ 和

ｉ１ｑｓ、ｉ２ｑｓ相互切换的过程ꎬ在此过程中进行电流的分

配ꎬ顺利完成变极ꎮ

２ ＱＰＲ 控制的电子变极

２.１ 基于 ＰＩ 电流控制器的电子变极

基于转子磁场定向矢量控制ꎬ电机电子变极过

程中的激磁电流分量为 ｉ１ｄｓ、 ｉ２ｄｓꎬ转矩电流分量为

ｉ１ｑｓ、ｉ２ｑｓꎬ根据电磁转矩直接跟踪方法ꎬ对 ｉ１ｑｓ、 ｉ２ｑｓ 由
Ｔ１ｅ、Ｔ２ｅ取代ꎬ切换的过程选取斜坡响应的方法来实

现电子变极调速ꎬ以 １ 对极向 ２ 对极变换展示ꎬ如式

(５)所示ꎮ
ｉ１ｄｓ ＝ｋ１ ｉ∗１ｄｓ

ｉ１ｑｓ ＝ ｉ∗１ｑｓ １－ ｔ
Ｔｍ

æ

è
ç

ö

ø
÷

ｉ２ｄｓ ＝ｋ２ ｉ∗２ｄｓ

ｉ２ｑｓ ＝ ｉ∗１ｑｓ
ｔ
Ｔｍ

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï

(５)

式中:ｔ 为变极的动态时间减去变极的开始时间ꎻＴｍ

为变极全过程的总时间ꎮ 上标∗代表分量为给定

的参考值ꎬｋ１、ｋ２为常系数ꎮ
ＦＩＭ 的传统 ＰＩ 电流控制器ꎬ其经过坐标变换在

离散域中数学表达如式(６)所示:
ｕ∗

１ｄｓ

ｕ∗
１ｑｓ

æ

è
çç

ö

ø
÷÷ ＝ ｋ１ｐ＋ｋ１ｉ

ＫＴｓ

ｚ－１
æ

è
ç

ö

ø
÷

ｉ∗１ｄｓ－ｉ１ｄｓ
ｉ∗１ｑｓ－ｉ１ｑｓ

æ

è
çç

ö

ø
÷÷

ｕ∗
２ｄｓ

ｕ∗
２ｑｓ

æ

è
çç

ö

ø
÷÷ ＝ ｋ２ｐ＋ｋ２ｉ

ＫＴｓ

ｚ－１
æ

è
ç

ö

ø
÷

ｉ∗２ｄｓ－ｉ２ｄｓ
ｉ∗２ｑｓ－ｉ２ｑｓ

æ

è
çç

ö

ø
÷÷

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ï
ï

(６)

式中:ｋ１ｐ 为基波平面的电流环比例系数ꎻｋ２ｐ 为 ２ 次

谐波平面电流环比例系数ꎻｋ１ｉ为基波平面的电流积

分系数ꎻｋ２ｉ为 ２ 次谐波平面电流积分系数ꎮ
设 Ｇ( ｚ)为 ＦＩＭ 的数学模型ꎬ结合式(６)可得

ＦＩＭ 基于传统 ＰＩ 电流控制器的结构框图如图 ３
所示:

图 ３　 ＦＩＭ 的传统 ＰＩ 电流控制器结构
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设定反馈的定子电流 ｉｄｑ １ ｓ ＝ [ ｉｄ １ｓꎬ ｉｑ １ｓ]ꎬ ｉｄｑ ２ ｓ ＝
[ ｉｄ ２ｓꎬ ｉｑ ２ｓ]ꎬ则由图 ３ 可得其表达式为:

ｉｄｑ １ｓ ＝
(ｋ１ｐ＋ｋ１ｉ

ＫＴｓ

ｚ－１
)Ｇ( ｚ)

１＋(ｋ１ｐ＋ｋ
１ｉ

ＫＴｓ

ｚ－１
)Ｇ( ｚ)

ｉ∗ｄｑ１ｓ

ｉｄｑ ２ｓ ＝
(ｋ２ｐ＋ｋ２ｉ

ＫＴｓ

ｚ－１
)Ｇ( ｚ)

１＋(ｋ２ｐ＋ｋ
２ｉ

ＫＴｓ

ｚ－１
)Ｇ( ｚ)

ｉ∗ｄｑ２ｓ

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï
ï

(７)

得出跟踪输出表达式:
Ｙ( ｔ)＝ ｋｔ－ｃ＋ｂｅ－ｍｔ (８)

式中:ｃ 为大于零的常数ꎬ其取值受电机参数和 ＰＩ
参数两方面影响ꎻｂ、ｍ 为实数ꎮ

ＦＩＭ 基于传统 ＰＩ 电流控制器的电子变极控制

如图 ４ 所示ꎮ

图 ４　 基于传统 ＰＩ 电流控制器的 ＦＩＭ 电子变极控制　
２.２ 所提 ＱＰＲ 电流控制的电子变极

传统的比例谐振控制器可无静差跟踪控制和

减小干扰[１９]ꎬ相较于 ＰＩ 控制ꎬ其减少了 Ｐａｒｋ 坐标

变换ꎬ简化了运算且适用于多相感应电机的容错

控制ꎮ
２.２.１ 传统的 ＰＲ 控制器

传统的 ＰＲ 控制器其传递函数为:

ＧＰＲ( ｓ)＝ Ｋｐ＋Ｋｒ×
２ｓ

ｓ２＋ω０
２ (９)

式中:Ｋｐ为比例增益ꎻＫｒ为积分增益ꎻω０为谐振频率

即电机中的电角频率ꎮ
ＰＲ 在非谐振频率点处增益低且频带宽ꎬ不能

抑制非谐振频率点处的干扰信号ꎮ
２.２.２ 加入阻尼项修正的 ＱＰＲ 控制器

在传统的 ＰＲ 控制器中加入阻尼项进行修正ꎬ
即为 ＱＰＲ 控制器ꎮ 通过加入阻尼项修正ꎬ可为控制

器设定满足要求的谐振点增益ꎬ适当增加带宽ꎬ适
度降低系统的灵敏度ꎬ以适于多相感应电机的控

制ꎬＧＱＰＲ( ｓ)传递函数为[２０]:

ＧＱＰＲ( ｓ)＝ Ｋｐ＋Ｋｒ×
２ωｃｓ

ｓ２＋２ωｃｓ＋ω０
２ (１０)

式中:ωｃ为截止频率ꎻＫｒ的作用是控制稳态误差ꎬ且
其取值会影响基波频率处的增益ꎮ

ωｃ与系统的带宽成正比ꎬ决定信号的选择性且

和信号的选择性成正比关系ꎬ选取适当的ωｃ值ꎬ可以

保证电机在一定的速度范围内实现大增益ꎮ
２.２.３ 加入谐波抑制项的变参数 ＱＰＲ 控制器

由于多相感应电机谐波含量较多ꎬ可进一步利

用 ＱＰＲ 控制器的谐波抑制特性ꎬ在 ＱＰＲ 控制器上

叠加需要抑制的第 ｎ 次谐波抑制项ꎮ 谐波抑制项

ＧＨＣ( ｓ)的传递函数为[２１－２２]:

ＧＨＣ( ｓ)＝ Ｋｒｎ×
２ωｃｓ

ｓ２＋２ωｃｓ＋(ｎω０) ２ (１１)

绕组结构为 π / ｎ 相带分布时ꎬ谐波次数为:３、
５、７、１１、１３ 次等ꎻ而本实验 ＦＩＭ 绕组结构为 ２π / ５
相带分布ꎬ则含有偶次谐波ꎻ根据电机变极前后运

行平面不同ꎬ选择抑制不同的谐波ꎮ
ＱＰＲ 控制器需要根据电机转速的变化自适应

地调 整 控 制 器 的 谐 振 频 率 点ꎬ 即 转 化 为 变 参

数 ＱＰＲꎮ
将 ω０ ＝ ２ π ｆ代入式 ( １ １ ) ꎬ则变参数ＱＰＲ的

ＧＶＨＣ( ｓ):

ＧＶＨＣ( ｓ)＝ Ｋｒｎ×
２ ωｃｓ

ｓ２＋２ ωｃｓ＋(ｎ２πｆ ) ２ (１２)

对于绕组结构为 ２π / ｎ 相带的多相感应电机ꎬ
其加入谐波抑制的变参数 ＱＰＲ 的传递函数ＧＶＱＰＲＨＣ

表达式如(１３)所示:

ＧＶＱＰＲＨＣ( ｓ)＝ Ｋｐ＋Ｋｒ×
２ ωｃｓ

ｓ２＋２ ωｃｓ＋(２πｆ ) ２＋

Ｋｒ２×
２ ωｃｓ

ｓ２＋２ ωｃｓ＋(２∗２πｆ ) ２＋􀆺＋

Ｋｒｎ×
２ ωｃｓ

ｓ２＋２ ωｃｓ＋(ｎ２πｆ ) ２ (１３)

２.２.４ 变参数 ＱＰＲ 预修正 Ｔｕｓｔｉｎ 变换离散化

变参数 ＱＰＲ 要用数字控制器进行控制须离散

化处理ꎮ 而基于广义积分器的数字离散化会使控

制系统的稳定性能变差[２３]ꎬ采用 Ｔｕｓｔｉｎ 变换离散化

处理能有效保证系统的稳定性ꎬ其表达式为[２４]:

ｓ＝ ２
Ｔｓ

×ｚ－１
ｚ＋１

(１４)

式中:Ｔｓ为采样时间ꎮ
但这种 Ｔｕｓｔｉｎ 变换离散化后会导致积分器谐振

频率出现偏差ꎬ为抑制该缺点ꎬ将其优化为预修正
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Ｔｕｓｔｉｎ 变换如式(１５)所示:

ｓ＝
ω０

ｔａｎ(
ω０Ｔｓ

２
)
×ｚ－１
ｚ＋１

(１５)

由ω０ ＝ ２πｆꎬ得:

ｓ＝ ２πｆ
ｔａｎ(πｆＴｓ)

×ｚ－１
ｚ＋１

(１６)

采用修正项
ω０

ｔａｎ(
ω０Ｔｓ

２
)
取代 Ｔｕｓｔｉｎ 变换中的系

数
２
Ｔｓ

ꎬ保证变换后离散域谐振频率与连续域设定值

相同ꎮ

根据实验用 ＦＩＭ 特性取值ωｃ为 πｆ / ２５ꎬ用ωｃ的

取值和式(１６)代入式(１３)ꎬ得到离散化的有谐波抑

制项的变参数 ＱＰＲ 传递函数:

ＧＶＱＰＲＨＣ( ｚ)＝ Ｋｐ＋Ｋｒ×

４π２ ｆ２

２５ｔａｎ(πｆＴｓ)
×ｚ－１
ｚ＋１

( ２πｆ
ｔａｎ(πｆＴｓ)

×ｚ－１
ｚ＋１

)
２

＋( ４π２ ｆ２

２５ｔａｎ(πｆＴｓ)
×ｚ－１
ｚ＋１

)＋(２πｆ) ２

＋Ｋｒ２×

４π２ｆ２

２５ｔａｎ(πｆＴｓ)
×ｚ－１
ｚ＋１

( ２πｆ
ｔａｎ(πｆＴｓ)

×ｚ－１
ｚ＋１

)
２

＋( ４π２ｆ２

２５ｔａｎ(πｆＴｓ)
×ｚ－１
ｚ＋１

)＋２２ (２πｆ)２

＋􀆺＋Ｋｒｎ×

２πｆ
２５

( ２πｆ
ｔａｎ(πｆＴｓ)

×ｚ－１
ｚ＋１

)

( ２πｆ
ｔａｎ(πｆＴｓ)

×ｚ－１
ｚ＋１

)
２

＋２πｆ
２５

( ２πｆ
ｔａｎ(πｆＴｓ)

×ｚ－１
ｚ＋１

)＋ｎ２ (２πｆ)２

(１７)

　
２.２.５ ＱＰＲ 电流控制器设计

基于静止坐标系ꎬ根据式(１７)为 ＦＩＭ 设计 １ 控

制平面和 ２ 控制平面的 ＱＰＲ 电流控制器ꎮ 以 １ 平

面的电角速度 ω１和转差频率 ω１ ｓ算得 ｆ１构建 １ 平面

ＱＰＲ 控制器ꎮ 同理以由 ω２和 ω２ ｓ算得 ｆ２构建 ２ 平面

ＱＰＲ 控制器ꎬ其结构框图如图 ５ 所示ꎮ

图 ５ 设计的 ＱＰＲ 控制器结构

ＦＩＭ 基于转矩电流切换和 ＱＰＲ 控制器的电子

变极控制过程:１ 平面工作时使用 １ 平面 ＱＰＲ 控制

器符合电机的频率 ｆ１ꎬ２ 平面工作时使用 ２ 平面

ＱＰＲ 控制器符合电机的频率 ｆ２ꎬ２ 个 ＱＰＲ 控制器工

作的切换时刻为电子变极过程的中间时刻ꎮ 基于

ＱＰＲ 电流控制器的电子变极控制如框图 ６ 所示ꎮ

图 ６　 基于 ＱＰＲ 电流控制器的 ＦＩＭ 电子变极　

３ 试验结果及分析

搭建基于 Ｓｐｅｅｄｇｏａｔ 的 ＦＩＭ 试验平台如图 ７ 所

示ꎬ对所提 ＱＰＲ 电流控制器进行电子变极试验验

证ꎮ 试验 ＦＩＭ 的参数如表 １ 所示ꎮ

图 ７　 基于 Ｓｐｅｅｄｇｏａｔ 的 ＦＩＭ 试验平台
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ＦＩＭ 的试验条件设定为转速 １ ６００ ｒ / ｍｉｎꎬ１ 控

制平面 ＱＰＲ 的参数选取值为: ｆ１取 ２８.９ Ｈｚꎬ ｋ１ ｐ取

９ꎬ ｋ１ ｒ取 ３０ꎻ２ 控制平面 ＱＰＲ 的参数选取值为:ｆ２取
５９.２ Ｈｚꎬ ｋ２ ｐ取 １０ꎬ ｋ２ ｒ取 ２０ꎮ ｆ 取值方法为:试验电

机在 １ 控制平面工作时极对数为 １ꎬ基于此根据转

速算得频率ꎬ然后加上滑差频率得到 ｆ１ꎻ试验电机在

表 １　 ＦＩＭ 的基波和谐波平面参数

参数项 值 参数项 值

功率 / ｋＷ ３.５０ 额定频率 / Ｈｚ ５０

额定电压 / Ｖ ２２０ 极对数 １ 或 ２

定子电阻 / Ω １.２８ 转动惯量 ０.０３

基波转子电阻 / Ω ０.４６５ ２ 次谐波转子电阻 / Ω ０.５４３

基波激磁电感 / Ｈ ０.２５０ ３ ２ 次谐波激磁电感 / Ｈ ０.０６４ ４

基波定子漏感 / Ｈ ０.００６ １ ２ 次谐波定子漏感 / Ｈ ０.００６ ６

基波转子漏感 / Ｈ ０.０１０ ３ ２ 次谐波转子漏感 / Ｈ ０.００７ ９

２ 控制平面工作时极对数为 ２ꎬ基于此根据转速算得

频率ꎬ然后加上滑差频率得到 ｆ２ꎮ
对 ＦＩＭ 加载 １５ Ｎ􀅰ｍꎬ选取 １ 对极向 ２ 对极变

极ꎬ变极过程为 １ ｓꎬ在图中以虚线方框圈出ꎬ虚线圆

框为变极结束后的波形ꎮ
图 ８ 为基于 ＰＩ 电流控制器的 ＦＩＭ 电子变极的

实验波形ꎮ 由图 ８ａ 基波平面和谐波平面的转矩电

流 ｉｑ １ｓ、ｉｑ ２ｓ的波形可见ꎬ在电子变极结束时 ｉｑ ２ｓ未达

到参考值ꎬｉｑ １ｓ未达到零值ꎬ要在变极结束后延迟约

０.５ ｓꎬｉｑ ２ｓ才稳定在参考值ꎬｉｑ １ｓ才接近 ０ꎻ说明基于 ＰＩ
电流控制的转矩电流动态响应滞后ꎬ不能按照给定

的斜坡曲线和时间完成变极ꎮ 转矩电流动态响应

滞后ꎬ进而导致相电流图 ８ｂ 变极结束后 ０.５ ｓ 时仍

有较大波动ꎬ且最大波动峰值约 １４ Ａꎬ波动持续时

间长ꎬ使电机运行不平稳的时间延长ꎻ由转速图 ８ｃ
可得变极结束后 ０.５ ｓ 时才接近稳定值 １ ６００ ｒ / ｍｉｎꎬ
在电子变极过程中转速波动值约有 １６０ ｒ / ｍｉｎ 左

右ꎮ 从图 ８ｄ 中可见电磁转矩的波动时间长ꎬ在变极

结束后 ０.５ ｓ 还未完全稳定在 １５ Ｎ􀅰ｍꎬ且波动峰值

达到约 １９.５ Ｎ􀅰ｍꎬ转矩波动大且持续时间较长ꎮ
图 ９ 为基于所设计的 ＱＰＲ 电流控制器的 ＦＩＭ

试验波形ꎮ 由图 ９ａ 可见变极过程中转矩电流 ｉｑ １ｓ和
ｉｑ ２ｓ的变化情况ꎬｉｑ １ｓ和 ｉｑ ２ｓ整体变化过程比 ＰＩ 控制时

更加平滑ꎬ在变极的起始段和结束段 ｉｑ １ｓ和 ｉｑ ２ｓ的超

调更小ꎬ在变极结束时刻 ｉｑ １ｓ和 ｉｑ ２ｓ几乎无延迟地稳

定在参考值ꎬ相较于 ＰＩ 控制的转矩电流达到稳态要

延迟 ０.５ ｓꎬ其动态响应快 ３３％ꎻ且在变极全过程中

过渡平滑超调小ꎬ有效削弱电机的抖动问题ꎮ 由图

９ｂ 可得ꎬ相电流在变极结束时刻ꎬ即达到稳定值ꎬ波

ａ.ｉｑ １ｓ、ｉｑ ２ｓ(１ 对极→２ 对极)

ｂ.相电流(１ 对极→２ 对极)

ｃ.转速(１ 对极→２ 对极)

ｄ.电磁转矩(１ 对极→２ 对极)
图 ８　 基于 ＰＩ 电流控制器的电子变极波形

动峰值 １１.５ Ａꎬ明显低于 ＰＩ 电流控制的波动峰值 １４
Ａꎬ相较于 ＰＩ 控制变极相电流峰值波动小约 ２５％ꎻ
由图 ９ｃ 转速及其局部放大图可得ꎬ变极结束时刻转

速即可稳定在 １ ６００ ｒ / ｍｉｎꎬ在电子变极过程中转速

波动约为 ８０ ｒ / ｍｉｎ 左右ꎬ相较于 ＰＩ 控制变极转速波

动小 ５０％ꎮ 从图 ９ｄ 中可得电磁转矩在变极结束时

刻即可达到稳定值 １５ Ｎ􀅰ｍꎬ且波动峰值约 １６.５ Ｎ􀅰ｍꎬ
小于 ＰＩ 电流控制的 １９.５ Ｎ􀅰ｍꎬ相较于 ＰＩ 控制变极

转矩波动小 ２０％ꎮ 由图 ９ 的数据可见ꎬ采用设计的

ＱＰＲ 电流控制器ꎬ使 ＦＩＭ 系统在电子变极过程中动

态响应性明显提高ꎬ转矩和转速波动明显减小ꎬ转
矩电流过渡平滑且超调小ꎬ有效削弱了电机抖动ꎮ

通过对比图 ８ｂ 和图 ９ｂ 中稳态时相电流放大图

可得ꎬ采用所提 ＱＰＲ 电流控制器ꎬ在 １ 对极稳态工

作时相电流正弦性更好ꎬ说明谐波抑制算法同时改

善了电机的稳态运行性能ꎬ同理在 ２ 对极稳态工作

时同样有效ꎬ提高了 ＦＩＭ 在不同运行平面的稳态

性能ꎮ
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ａ.ｉｑ １ｓ、ｉｑ ２ｓ(１ 对极→２ 对极) ｂ.相电流(１ 对极→２ 对极)

ｃ.转速(１ 对极→２ 对极) ｄ.电磁转矩(１ 对极→２ 对极)
图 ９　 基于 ＱＰＲ 电流控制器电子变极试验波形　

４ 结论

１)在 ＦＩＭ 电子变极过程中采用所设计的 ＱＰＲ
电流控制器取代 ＰＩ 电流控制器ꎬ可明显提高转矩电

流的动态响应性ꎬ有效降低转矩和转速波动ꎬ使变

极过渡更加平滑ꎮ
２)采用 ２ 段式 ＱＰＲ 电流控制器可随着变极前

后电机频率的不同对 ＦＩＭ 实施更加精准的控制ꎬ以
及加入对应的谐波抑制算法ꎬ均可有效减小 ＦＩＭ 在

电子变极动态切换程中的抖动ꎬ另外谐波抑制算法

改善了电机稳态时相电流的正弦性ꎮ
３)ＱＰＲ 电流控制器基于静止坐标系ꎬ其算法更

加简单ꎬ且适于电机的容错控制ꎮ 接下来将开展基于

ＱＰＲ 控制的多相感应电机电子变极容错技术研究ꎮ
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