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摘要：为解决内置式永磁同步电机（IPMSM）离散化模型存在的复杂度和精度相互矛盾的问题，以磁链为

状态量的对称化建模思路使得复矢量技术得以利用，模型描述得以简化。但所获得的复矢量模型在离散化过

程中，依然受到电流状态的影响，其变化通过电阻压降耦合到状态方程中。为此，分析和讨论了采样间隔内电

流变化的不同描述方式对离散化建模精度的影响，得出一种具有较高离散化精度的定子电流描述方式，使得

IPMSM离散化模型能够具有简洁的表述方式、较小的计算量和较高的精度。最后，通过一种较为典型的控制

器设计方式，对离散化模型精度进行了进一步验证。
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Abstract: For interior permanent magnet synchronous motor（IPMSM），accuracy of its discrete-time model is

usually at the cost of complexity. To find out a way out of the dilemma，stator flux is chosen as the state variable，

allowing its model be represented in the complex form and resulting in a concise model in appearance. However，

discretization of the model would still be affected by the current state through the voltage drop on the stator

resistance. Under this background，several different representations of the stator current during one sample interval

were presented and their effects on the discrete-time model accuracy were discussed. By this process，an ideal

representation of the stator current was found out to yield a high accurate discrete-time model，by which，the

IPMSM was allowed to be modelled in concise form，with mild calculation load，as well as in high accuracy.

Finally，a typical control scheme was used to build the current control loop but based on the discussed several

different discrete-time models，to further verify the accuracy of these models.
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与感应电机相比，永磁同步电机具有高效

率、高功率密度和比功率、高启动转矩等优点，尤

其是内置式永磁同步电机（IPMSM）具有的凸极

效应，可提供磁阻转矩、强弱磁能力和宽调速范

围的适应性，被广泛应用于新能源汽车驱动中[1]。
新能源汽车电驱动的特点是高速化发展，目前车

用 IPMSM的最高运行频率甚至超过 1 000 Hz。
然而受限于开关损耗，逆变器的开关频率难以继

续升高，导致系统的载波比（开关频率与基波频

率比）甚至低于10[2-3]。
在低载波比条件下，常规连续域设计的电流

控制器在数字化实现时受到数字控制延迟和离

散化误差的影响，系统性能难以得到保障。为了

提高系统在低载波比条件下的控制性能，国内外

学者做了大量努力。文献[4]在传统 PI电流控制

器的基础上，考虑 PWM保持特性以及数字控制
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产生的延迟的影响，补偿了由延迟引起的坐标变

换角度的滞后；文献[5]在文献[4]的基础上，通过

引入有源阻尼的方法，减小了电流震荡；文献[6]
则深入分析了延迟对包含有源阻尼电流环的影

响机理；文献[7]在考虑延迟的基础上，进一步给

出了减小电流环调节时间和超调量的电流控制

器参数设计方法。然而，上述方法均是在连续域

中分析和设计电流控制器，实际数字化实现过程

中，需要将连续域设计的控制器通过离散化方法

转化为差分表示形式，这会受到离散化误差的影

响，这点在文献[8]中得到了印证。文献[9]比较了

几种典型的电流环连续域设计方法，通过零极点

分布图讨论了电流环控制性能随载波比的降低

而下降的原因，并给出了一种直接在离散域分析

和设计电流环的方法，该方法使电流环的控制性

能理论上不再受载波比的影响，保障了电机控制

系统低载波比运行性能。

直接离散域分析和设计的基础是离散化模

型，离散化模型自身的准确性也将影响分析的正

确性和控制性能。对于表贴式永磁同步电机

（surface permanent magnet synchronous motor，
SPMSM），其交、直轴电压方程具有相同的参数，

模型具有对称性，可以使用复矢量描述方式，使

其分析、设计过程得到简化。如文献[10]在连续

域中、文献[9，11-12]在离散域中，均利用了复矢

量建模技术将 SPMSM模型转换为单输入单输出

（single input single output，SISO）系统。然而，对

于 IPMSM而言，其凸极特性使得交轴电感大于直

轴电感，交、直轴电压方程不再相同，限制了复矢

量建模技术的利用。文献[13]直接采用状态空间

法对 IPMSM进行离散域建模。尽管具有较高的

建模精度，但所获得的模型中包含多个三角函数

及双曲函数运算，工程实现运算量较大。为此，

该文作者试图通过泰勒级数近似的方式对模型

进行不同程度的简化，获得精度和运算量的折

中。为将复矢量建模技术运用于 IPMSM对象，文

献[14]提出以磁链为状态量的建模方法，但其离

散化建模过程依然受到定子电阻压降的影响，且

控制器的实现受到电感参数的影响。尽管作者

试图通过前馈补偿的方式弥补电阻压降的影响，

但考虑到控制延迟的影响，实际补偿效果不佳。

纵观研究报道不难发现，低载波比和高性能

的控制需求使得直接离散域设计受到了学界越

来越多的关注和重视，而 IPMSM的离散化建模问

题依然没有得到很好的解决，成为其离散化控制

系统设计和实现的制约因素。文献[15]就模型的

不同近似程度对控制性能的影响进行了讨论。

本文在对连续域控制系统设计数字化实现

时存在问题进行分析的基础上，讨论了直接离散

域控制器设计的必要性。针对离散化模型的建

立问题，在对工程中常用的欧拉法和 Tustin法离

散化建模精度进行讨论的基础上，重点分析了电

阻压降对以磁链为状态量离散化建模的影响。

研究表明，通过对采样间隔内电流状态的一阶描

述所获得的离散化模型在精度上与文献[13]直接

基于状态空间离散化建模方式所获得的数学模

型没有明显的差异，但却具有简洁的形式，利于

控制系统设计和实现。本文在离散化建模中的

突出贡献在于，通过电流响应的近似描述，提升

了 IPMSM复矢量建模的精度。此外，为便于工程

实现，本文将所建立的磁链状态数学模型转换为

电流状态数学模型。最后，通过典型控制器的设

计，进一步对数学模型的精度及其对性能的影响

进行了验证。

1 PMSM电流控制器数字化实现误

差分析

1.1 数学模型

PMSM在同步旋转坐标系下的数学模型为
didq
dt = Fcidq + Gcudq + gcΨ f （1）

其中：
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式中：Ld，Lq分别为定子直轴和交轴电感；Rs为定

子电阻；ωe为电角速度；Ψ f为永磁体磁链；idq为同

步旋转坐标系下的定子电流向量；udq为同步旋转

坐标系下的定子电压向量。

对 SPMSM而言，Ld = Lq = Ls，可利用复矢量

描述方式将式（1）重新表述为[1]

udq ( t ) = Rsidq ( t ) + Ls didq ( t )dt + jωeLsidq ( t ) + jωeΨ f

（2）
式中：udq ( t )和 idq ( t )分别为复矢量形式的电压和电

流，且udq ( t ) = ud ( t ) + juq ( t ),idq ( t ) = id ( t ) + jiq ( t )。
16



杨淑英，等：永磁同步电机离散化建模与分析 电气传动 2021年 第51卷 第5期

式（2）对应的电路框图描述如图1所示。

图1 SPMSM复矢量模型原理图

Fig.1 Schematic diagram of SPMSM complex vector model
1.2 连续域控制器设计

为使问题分析更加清晰，这里以 SPMSM为

例，对连续域控制器设计存在的问题进行讨论。

以经典PI调节器为例，控制器传递函数为

Gc ( s ) = α ( L̂s + R̂ss ) （3）
式中：α为期望的电流环带宽，带宽α参数的选取

可参考文献[9-10]；x̂为 x的估计值。

数字化实现过程中，需要将式（3）的连续域

控制器进行离散化，获得其对应的差分方程。在

文献[8]中已经验证Tustin法的离散化误差要小于

欧拉法的离散化误差，这里以Tustin法对式（3）进

行离散化，得：

Gc ( z ) = α (0.5R̂sTs + L̂s ) z + (0.5R̂sTs - L̂s )z - 1 （4）
式中：Ts为采样周期。

若考虑到延迟补偿，可将离散化控制器描述为

Gc_d ( z ) = α (0.5R̂sTs + L̂s ) z + (0.5R̂sTs - L̂s )z - 1 ejωeTs

（5）
1.3 闭环系统误差分析

为了对离散化误差进行量化分析，这里需要

获得SPMSM的精确离散化模型，如下式所示：

Gp_d ( z ) = (1 - e-RsTs /Ls )
Rs zejωeTs ( zejωeTs - e-RsTs /Ls ) （6）

其具体推导过程见文献[9]第三节。

由式（5）和式（6）可得系统的闭环脉冲传递

函数为

Gcl ( z ) = idq ( z )
idq,ref ( z ) =

Gp_d ( z ) ⋅ Gc_d ( z )
1 + Gp_d ( z ) ⋅ Gc_d ( z ) （7）

画出系统闭环脉冲传递函数随基波频率 fe变
化的零极点分布图，所用模型参数：定子电阻

Rs = 0.015Ω，定子电感 Ls = 0.3mH，采样周期

Ts = 100 μs，电流环带宽 α = 2 π ⋅ 1000 rad/s。图

2和图 3中分别描述了未考虑和考虑延迟补偿情

况下极点随基波频率的变化。

对未补偿延迟角的情况，如图 2所示，当

fe /fs > 0.046，即载波比下降到 22时，闭环极点

z3 从单位圆中移出，系统开始出现不稳定。考

虑延迟补偿后，如图 3所示，当 fe /fs > 0.075，即
载波比下降到 13时，闭环极点 z3开始从单位圆

中移出。尽管通过对数字控制延迟的补偿能

够提升低载波比的稳定性，但所能实现的载波

比依然较高。连续域数字控制器设计难以满

足高速化运行需求，尤其是对于 IPMSM，其离

散化影响更为严重 [13-14]。为了满足高速低载波

比需求，直接在离散域中设计电流调节器成为

必然。

图2 未加延迟补偿时PI电流控制的系统闭环极点迁移图

Fig.2 Pole shift diagram of PI current control
loop without delay compensation

图3 含延迟补偿的PI电流控制的系统闭环极点迁移图

Fig.3 Pole shift diagram of PI current control
loop with delay compensation

2 IPMSM离散域常用数学模型

直接利用状态运动响应对状态方程进行离

散化，理论上能够获得精确离散化模型，具体推

导过程见文献[13]附录，其表达式如下式所示：

idq (k + 1 ) = Fidq (k ) + Gudq (k ) + gΨ f （8）
其中 F = CΦC-1

G = CΓ
g = Cγ + ( I - F )d

式中：C，I，d为定常矩阵；Φ，Γ，γ为离散系统矩阵。

其具体表达式为
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矩阵Φ求解结果为
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φ11 = e-σTs [ cosh (λTs ) - δ sinh (λTs )λ
]

φ22 = e-σTs [ cosh (λTs ) + δ sinh (λTs )λ
]

φ21 = -φ12 = -ωee-σTs sinh (λTs )λ

（10）

其中 λ = δ2 - ω2e

σ = Rs2 (
1
Ld
+ 1
Lq
)

δ = Rs2 (
1
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)

矩阵Γ求解结果为
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γ11 = G [ g11 cos (ωeTs ) - g12 sin (ωeTs ) - g11φ11 +
( )σ + δ ω2e (φ11 - φ22 ]

γ12 = G [ g12 cos (ωeTs ) + g11 sin (ωeTs ) - g12φ11 + g22φ21 ]
γ21 = G [ g21 cos (ωeTs ) - g22 sin (ωeTs ) - g21φ22 - g11φ21 ]
γ22 = G [ g22 cos (ωeTs ) + g21 sin (ωeTs ) - g22φ22 +

(σ - δ )ω2e (φ22 - φ11 ) ]
（11）

其中 G = 1/ [ (σ2 - δ2 )2 + 4σ2ω2e ]
g11 = ( )σ - δ 2 ( )σ + δ + 4σω2e
g12 = 2 ( )σ - δ δωe
g21 = 2 ( )σ + δ δωe

g22 = ( )σ + δ 2 ( )σ - δ + 4σω2e

矩阵γ求解结果为
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γ1 = H [ (σ - δ ) (1 - φ11 ) - ωeφ21 ]
γ2 = H [ -σφ21 + ωe ( φ11 + φ222 - 1 ) ] （12）

其中 H = (σ + δ ) / [ (σ + δ ) (σ - δ ) + ω2e ]

式（8）中的系数矩阵含有多个指数函数、三

角函数、双曲函数运算，形式上较为复杂，不利于

控制系统设计和分析，且计算量大。相比而言，

欧拉法和 Tustin法对 IPMSM模型进行离散化，在

工程上较为常用。

2.1 欧拉法和Tustin法离散化模型

采用欧拉法可将式（1）对应的离散形式表

示为

idq (k + 1 ) = Foidq (k ) + Goudq (k ) + goΨ f（13）
其中 Fo = I + FcTs

go = gcTs
I = é

ë
ê

ù
û
ú

1 0
0 1

值得注意的是，输入电压是在静止坐标系下

具有零阶保持特性，因此对于同步旋转坐标系下

的输入电压在离散化时应该取一个控制周期内

的等效作用电压。在文献[4]中给出了一种近似

补偿方法，采用这种方法易得：

Go = TsGc
ωeTs
2

1
sin ( ωeTs

2 )
e-J ( ωeTs

2 )
（14）

其中 J = é
ë
ê

ù
û
ú

0 -1
1 0

同理，采用Tustin法离散化，式（1）离散化为

idq (k + 1 ) = FTidq (k ) + GTudq (k ) + gTΨ f （15）
其中 FT = ( I - 12 TsFc )-1 ( I + 12 TsFc )

gT = ( I - 12 TsFc )-1Tsgc
GT = ( I - 12 TsFc )-1TsGc

ωeTs
2

1
sin ( ωeTs

2 )
e-J ( ωeTs

2 )

2.2 离散化误差分析

为了直观地对比欧拉法和Tustin法离散化对

模型精度的影响，本文采用文献[16]中矩阵范数

的分析方法，将离散化误差定义为

ε = ||Mx - M||∞
||M|| （16）

式中：M为前述零阶保持法离散化获得的精确模

型中的矩阵；Mx为前述欧拉法或Tustin法离散化

获得的近似模型中的矩阵。

图 4展示了欧拉法和 Tustin法离散化误差随

基波频率 fe变化的误差曲线，所用参数与下文中

第5节中仿真参数设置相同。

从图 4可以看出，系数矩阵F、输入矩阵G、以

及扰动输入矩阵g所对应的误差随着基波频率的
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增加尽管不是线性增大，但误差大小是在增加

的。欧拉法的离散化误差全频段都大于 Tustin
法。以系数矩阵F为例，在基波频率 fe = 1000 Hz、
载波比为 4时，Tustin法离散化误差约为 11.6%，

远小于欧拉法的 113%。输入矩阵G和扰动输入

矩阵g的误差分析可以得到类似的结论。但也清

楚地看到，即使采用Tustin法离散化，模型离散化

误差依然较大。

3 磁链为状态量的 IPMSM离散域

对称化建模方法

第 2节中的 IPMSM工程常用的离散域数学

模型在低载波比条件下误差较大。以磁链为中

间状态量，运用复矢量描述技术对模型进行离散

化，能够实现模型的精度和复杂度的折中，但因

磁链和电流状态的关联性，其离散过程受到电阻

压降的影响。本节将就采样周期中电流变换的

不同描述方式对离散模型精度的影响进行分析

和讨论，并获得一种具有较高建模精度的复矢量

离散化建模方案。

3.1 IPMSM模型的复矢量描述

引入磁链状态取代式（1）中电流非对称项，

可将 IPMSM模型写成复矢量形式，如下式：

uαβ ( t ) = Rsiαβ ( t ) + dλαβ ( t )dt + eαβ ( t ) （17）
式中：iαβ ( t )，uαβ ( t )，λαβ ( t )为静止坐标系下的定子

电流、电压和磁链复矢量；eαβ ( t )为静止坐标系下

的反电动势扰动项。

复矢量的定义与式（2）相同。

如前述易知，式（17）中的定子电压矢量由于

零阶保持特性，在 kTs < t < (k + 1 )Ts时间段内可

看作是定值，即

uαβ ( t ) = uαβ (k ) （18）
由于电气时间常数远小于机械时间常数，可

认为转速ωe在 kTs < t < (k + 1 )Ts时间段内保持不

变，因此反电动势 eαβ ( t )在此期间只需要考虑坐

标轴的旋转，即

eαβ ( t ) = eαβ (k )ejωe ( t - kTs ) （19）
尽管式（17）实现了复矢量表示形式，但定子

电流以定子电阻压降的形式耦合到电压方程中，

且由于交、直轴电感不相等，电感矩阵不具有对

称性，电流复矢量无法通过磁链复矢量进行取

代。同时，电流状态和磁链状态不具有相互独立

性，在采样间隔内同步变化。因此，如何对采样

间隔，即 kTs < t < (k + 1 )Ts时间段内定子电流的

变化进行描述成为式（17）模型离散化的关键。

由泰勒级数可知，阶次越高，对函数的描述越准

确，但计算量也将更大。为保持近似处理方案的

简洁性，这里仅考虑 0阶和 1阶泰勒级数近似电

流描述方式。

1）假设定子电流在静止坐标系下保持不变。

静止坐标系下，定子电流在 kTs < t < (k + 1 )Ts时
间段内保持恒定，即

iαβ ( t ) = iαβ (k ) （20）
为便于叙述，后文将该处理称作方案1。

2）假设定子电流在同步旋转坐标系下保持

不变。同步旋转坐标系下，定子电流在 kTs < t <

图4 欧拉法和Tustin法离散化误差随基波频率的变化

Fig.4 Discrete errors against fundamental frequency
when using Euler and Tustin techniques
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(k + 1 )Ts时间段内保持恒定，即

idq ( t ) = idq (k ) （21）
变换到静止坐标系，得：

iαβ ( t ) = ejωe tidq ( t ) = ejωe tidq (k ) （22）
后文将该处理称作方案2。

3）假设定子电流在静止坐标系下线性变化。

静止坐标系下，定子电流在 kTs < t < (k + 1 )Ts时
间段内线性变化，即

iαβ ( t ) = iαβ (k + 1 ) - iαβ (k )
Ts

[ t - (k + 1 )Ts ] +
iαβ (k + 1 ) （23）

后文将该处理称作方案3。
4）假设定子电流在同步旋转坐标系下线性

变化。同步旋转坐标系下，定子电流在 kTs < t <
(k + 1 )Ts时间段内线性变化，即

idq ( t ) = idq (k + 1 ) - idq (k )
Ts

[ t - (k + 1 )Ts ] +
idq (k + 1 ) （24）

变换到静止坐标系下，得：

iαβ ( t ) = ejωe tidq ( t )
= ejωe t

idq (k + 1 ) - idq (k )
Ts

[ t - (k + 1 )Ts ] +
ejωe tidq (k + 1 ) （25）

后文将该处理称作方案4。
5）忽略定子电阻压降。有些文献中，针对定

子电流耦合问题，直接将定子电阻压降进行忽略

处理，即

Rsiαβ ( t ) = 0 （26）
后文将该处理称作方案5。
3.2 IPMSM近似离散化模型的求取

有了定子电压、反电动势扰动和定子电流的

表达式，求解 IPMSM离散化模型，只需要求解微

分方程式（17）即可。以方案 1为例，将式（18）~式
（20）代入式（17），求解定子磁链在 k + 1时刻的

值，有：

λαβ (k + 1 ) = λαβ (k ) +∫
kTs

(k + 1 )Ts [ uαβ ( t ) - Rsiαβ ( t ) - eαβ ( t ) ] dt
= λαβ (k ) + Tsuαβ (k ) - RsTsiαβ (k ) +
j
ωe
(ejωeTs - 1 )eαβ (k )

（27）
将式（27）变换到同步旋转坐标系下，得：

λdq (k+ 1 )= e-jωeTsλdq (k )+ Tse-jωeTsudq (k )-
RsTse-jωeTsidq (k )+ j

ωe
(ejωeTs - 1 )e-jωeTsedq (k )

（28）
其中 edq (k ) = jωeΨ f

式（28）以复矢量符号表示的模型其状态变

量为定子磁链，为获得以定子电流为状态变量的

系统模型，将式（28）改为状态空间描述，即

Ldq
é

ë
êê

ù

û
úú

id (k + 1 )
iq (k + 1 ) = e

-JωeTsLdq
é

ë
êê

ù

û
úú

id (k )
iq (k ) + Tse

-JωeTs
é

ë
êê

ù

û
úú

ud (k )
uq (k ) -

RsTse-JωeTs
é

ë
êê

ù

û
úú

id (k )
iq (k ) +

1
ωe

J (eJωeTs - I )e-JωeTs é
ë
ê

ù
û
ú
0
ωe

Ψ f

（29）
其中 Ldq = éëê

ù
û
ú

Ld 0
0 Lq

化简后可以得到：
idq (k + 1 ) = F1idq (k ) + G1udq (k ) + g1Ψ f （30）

其中 F1 = L -1dq (e-JωeTsLdq - RsTse-JωeTs )
G1 = TsL -1dq e-JωeTs

g1 = 1
ωe

L -1dq J (eJωeTs - I )e-JωeTs é
ë
ê

ù
û
ú

0
ωe

同理可以求得方案 2到方案 5所对应的离散

化模型，分别为如下：

方案2离散化模型为
idq (k + 1 ) = F2idq (k ) + G2udq (k ) + g2Ψ f （31）

其中 F2＝L -1dq [ e-JωeTsLdq -
Rs
ωe
e-JωeTsJ (eJωeTs - I ) ]

G2 = TsL -1dq e-JωeTs

g2 = 1
ωe

L -1dq J (e-JωeTs - I )e-JωeTs é
ë
ê

ù
û
ú
0
ωe

方案3离散化模型为
idq (k + 1 ) = F3idq (k ) + G3udq (k ) + g3Ψ f （32）

其中

F3 = (Ldq + RsTs2 I )-1 (e-JωeTsLdq - RsTs2 e-JωeTs )
G3 = Ts (Ldq + RsTs2 I )-1e-JωeTs

g3 = 1
ωe
(Ldq + RsTs2 I )-1J (eJωeTs - I )e-JωeTs é

ë
ê

ù
û
ú
0
ωe

方案4离散化模型为
idq (k + 1 ) = F4idq (k ) + G4udq (k ) + g4Ψ f （33）

其中

F4＝ [ Ldq + Rs
ω2eTs

( I - e-JωeTs - JωeTs ) ]-1·

[ e-JωeTsLdq -
Rs
ω2eTs

(e-JωeTs - I + e-JωeTsJωeTs ) ]
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G4 = Ts [ Ldq + Rs
ω2eTs

( I - e-JωeTs - JωeTs ) ]-1e-JωeTs

g4 = 1
ωe
[ Ldq + Rs

ω2eTs
( I - e-JωeTs - JωeTs ) ]-1·

J (e-JωeTs - I )e-JωeTs é
ë
ê

ù
û
ú

0
ωe

方案5离散化模型为

idq (k + 1 ) = F5idq (k ) + G5udq (k ) + g5Ψ f （34）
其中 F5 = L -1dq e-JωeTsLdq

G5 = TsL -1dq e-JωeTs

g5 = 1
ωe

L -1dq J (e-JωeTs - I )e-JωeTs é
ë
ê

ù
û
ú
0
ωe

仍然采用式（16）所定义的误差形式，可以得

到5种方案模型的误差曲线，如图5所示。

图5 5种电流描述方式对离散化误差的影响

Fig.5 Effects on the discrete errors of the five different
current approximations

由于方案 1、方案 2和方案 5所得到的矩阵G

和 g是相同的，因此其误差曲线重合。由图 5可
以得出以下结论：①随着转速升高，离散化误差

增加，但整个速度范围内，方案 3的离散误差最

小；②全速度范围内，方案 3的离散化误差基本保

持在 1.5%以内，具有较高的建模精度；③与图 4
对比可知，借助磁链状态，通过复矢量描述方式，

所获得的离散化模型精度明显优于当前工程中

常用的欧拉法或Tustin法。

上述获得的 IPMSM离散域模型并未考虑延

迟的影响，实际数字实现过程中，电流采样，占空

比计算和更新，使得输入的参考电压在静止坐标

系具有一定延迟，该延迟大小与采样方法有关[11]。
本 文 只 考 虑 一 拍 延 迟 的 情 况 ，即 uαβ (k ) =
uαβ,ref (k - 1 )。变换到同步旋转坐标系下，得

udq (k ) = e-JωeTsudq,ref (k - 1 )。 因 此 只 需 要 以

e-JωeTsudq,ref (k - 1 )代替各方案对应离散化模型中

的 udq (k )，即得考虑一拍延迟后的 IPMSM离散域

模型。

4 控制器设计

基于上述离散化数学模型，可以在离散域直

接设计电流控制器。由于本文研究的目标在于

离散化模型自身，这里借用文献[13]所报道的电

流控制器设计方案，对不同离散化模型的效果进

行对比研究。关于离散域控制系统的设计超出

了本文的范围，将在后续文章中进行报道。

为获得表述形式上的简洁性，记：

u*dq,ref (k - 1 ) = e-JωeTsudq,ref (k - 1 ) （35）
上述 IPMSM离散域数学模型 z变换后得：

idq ( z ) = z-1 ( zI - Fx )-1Gxu*dq,ref ( z ) + ( zI - Fx )-1gxΨ f
（36）

式中：Fx，Gx，gx分别为不同离散化模型的系数矩

阵、输入矩阵和扰动输入矩阵，x代表前述近似模

型的下标 o，T，1~5。
文献[13]中的定子电流控制律为

u*dq,ref ( z ) = K tidq,ref ( z ) + K i
z - 1 [ idq,ref ( z ) - idq ( z ) ] -

K1idq ( z ) - K2
z
u*dq,ref ( z )

（37）
式中：K t为前馈增益矩阵；K i为积分增益矩阵；

K1，K2为反馈增益矩阵。

控制器结构如图6所示。
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图6 控制器结构

Fig.6 Block diagram of the controller
由式（36）和式（37）得系统的闭环表达式如下：

idq ( z ) = H ( z )idq,ref ( z ) （38）
其中

H ( z ) = ( z3 I + z2A2 + zA1 + A0 )-1 ( zB1 + B0 )（39）
式（39）为闭环脉冲传递函数，其系数矩阵为

ì

í

î

ï

ï
ïï

ï

ï
ïï

A0 = Gx (K2G -1
x Fx + K i - K1 )

A1 = Fx + Gx [ K1 - K2G -1
x ( I + Fx ) ]

A2 = GxK2G -1
x - I - Fx

B0 = Gx (K i - K t )
B1 = GxK t

（40）

控制系统设计的目标主要包括：① d，q轴电

流响应之间无交叉耦合，即H ( z )中非对角元素为

0；② d，q轴电流具有相同的动态特性，即H ( z )中
的对角元素相同。

基于以上两个目标，给出 H ( z )的期望表达

式为

H ( z ) = b1 z + b0
z3 + a2 z2 + a1 z + a0 I （41）

为简化参数设计，选取a0 = 0。
由式（39）、式（40）可以得到增益矩阵的选择

方法：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

K i = (1 + a1 + a2 )Ĝ -1
x

K t = b1Ĝ -1
x

K1 = K i + (1 + a2 )Ĝ -1
x F̂x + Ĝ -1

x F̂ 2
x

K2 = (1 + a2 ) I + Ĝ -1
x F̂Ĝx

（42）

若选择 a1 = β2，a2 = -2β，b0 = β ( β - 1 )，b1 = 1 - β，
可得：

H ( z ) = 1 - β
z ( z - β ) I （43）

其中 β = e-αTs
式中：β为闭环系统期望的极点位置；α为设计带宽。

5 离散化模型的影响

设定电机参数：Pn = 8 kW，Ld = 0.14 mH，
Lq = 0.3mH，Rs = 0.05Ω，Ψ f = 0.069Wb，极对数

为 4。采样与开关同步，均为 4 kHz，基波频率 fe =

1000 Hz，对应的载波比为 4，直流母线电压Udc =
340 V。β设为 0.730 4，对应的电流环带宽为 2π ⋅
200 rad/s。控制系统结构图如图7所示。

图7 永磁同步电机电流环控制系统

Fig.7 Schematic of the PMSM current control system
对于不同的离散化模型，式（42）所获得的

控制器系数矩阵也将不同。图 8记录了采用不

同离散化模型所获得的控制系统的电流阶跃响

应过程。图 8a对应于状态空间离散化法所获得

的精确离散化模型；图 8b对应于欧拉法离散化

模型；图 8c对应于 Tustin法离散化模型；图 8d～
图 8h分别对应于磁链状态复矢量离散化方案中

的方案 1～方案 5所获得的离散化数学模型。图

9对图8记录的动态过程进行了局部放大对比。

图 8a表明，采用精确离散化模型时，在模型

参数准确的情况下，d，q轴之间实现完全解耦，q
轴电流的变化不会引起 d轴电流的变化。这与式

（41）所期望的闭环特性相吻合。图 8b中系统已

经失稳，说明欧拉法离散化获得的模型在低载波

比条件下误差较大，难以满足控制需求。图 8c
中，系统虽然能够稳定，但显然 d，q轴之间的耦合

程度要大于本文所讨论的 5种近似情况的任何一

种，说明 Tustin法离散化虽然在低载波比条件下

可以保证系统稳定，但系统的性能损失较大。图

8d～图 8h所示的动态响应效果要明显优于 Tus⁃
tin法离散化。对比图 8d～图 8h，并结合图 9所示

的局部放大结果，不难发现图 8f所对应方案 3具
有最好的动态效果，d，q轴之间的耦合程度最低。

这也再次印证了离散化模型精度对控制系统设

计的重要性。同时，对比图 8a和图 8f可知，基于

方案 3离散化模型获得的控制系统在性能上与基

于精确离散化模型设计的控制系统相近，但相比

式（8）而言，式（32）计算复杂度得到明显降低。
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图9 动态响应过程局部放大对比

Fig.9 Zooming in partially of the dynamic responses for comparison

6 结论

本文在对工程中常用的欧拉法和 Tustin法
离散化建模方法对控制性能影响进行分析的基

础上，针对 IPMSM模型的非对称性，研究了基于

磁链状态量的对称化建模方案，从而使得复矢

量表述方式得以在 IPMSM模型中应用。针对离

散化过程受到定子电流状态的耦合影响问题，

研究了采样间隔内电流的不同表述方式。通过

静止坐标系下电流的一阶近似描述能够得到较

为准确的离散化模型，实现了离散化模型的精

度和计算复杂度的统一，有利于控制系统的设

计和工程实现。
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