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Abstract

Nowadays，AC speed regulation technology has widely applied in industrial fields．The

highly developing economy requests that AC speed regulation system should have higher

precision，wider speed-regulating range and faster response，which urges people to study the

AC speed regulation technology continuously．Along、现ttl the rapid development of

semiconductor industry,new power electronic devices and microprocessor make theAC speed

regulation system more integrated and intelligent；and the hardware is becoming more compact
and simple．The AC speed regulation system based on DSP and PM has become more and
more designers’preferred choice．Therefore，in order to V耐矽the new AC speed regulation

technology,AC speed regulation system based on 1]MS320F28 12 andPM50I迟A120 has been
built up．In this paper,the design of main circuit,control circuit,protection circuit,and

detection circuit is introduced in detail，and the anti—interference design is also discussed．

Direct Torque Control(DTC)technology of induction motor,which follows the

field-oriented control since 1 980s，is a new control method for motor drive．Different from the

decoupling algorithm of field-oriented control，DTC controls the motor torque directly,

therefore,it has high dynamic performance．It only needs simple coordinate transformation．

With an uncomplicated structure，it calculates the flux and the torque of AC eleetromotor using

stator parameter,SO it’S not sensitive to the rotor parameters．Consequently,DTC has a broad

application prospect．So，research on the control characteristics and performance improvement

has become a hot spot．

For the DTC system，the more information Can be obtained which Can improve the

co．ntrol performance of the system，when using the higher sampling frequency．The A／D

conversion time of TMS320F28 1 2 is only scores ns，so it Can provide a higher sampling

fi'equeney for DTC system．But being limited by the inverter switching frequency,traditional

DTC system works under a low sampling frequency,and its performance is restricted seriously．
This paper combines the multirate digital control theory with DTC system，deduces a new
method to calculate stator flux of the induction motor．The sampling frequency of the motor’S

output state is augmented meanwhile ensured the switching frequency meets the demand of

inverter．

In this paper,Matlab／Simulink models of traditionfl DTC system and DTC system based

on multirate digital control theory have been built up to谢矽the feasibility of the two kinds
of methods in theoretically．Then,selecting the 2．2kW motor勰the controlled objects，and
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experimenting Oil the AC speed regulation system．The design of sottware and experimental

results ale introduced in detail．The experimental results show that the hardware design is

reasonable；the DTC system has high precision,steady speed,and good dynamic and smile

performance．The llew algorithm based On multirate di。班al control theory meets the control

requirements．It is feasible and has some practical values to some degree．

Key Words：TMS320F28 12；PM50RSAl20；Direct Torque Control；multirate sampling；flux

observer；Simulink
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第1章绪论

1．1交流调速控制技术的发展与现状

现代交流调速技术是20世纪后期人类社会的重大进步之一，其发展速度之快，应

用覆盖面之广均是前所未有的，它使得电机这一古老的机电能量转换装置得到新的发

展和广泛的应用，极大地提高了工农业的生产效率，改善了人们的生活质量。

长期以来，由于科学技术发展水平有限，鉴于直流电动机与交流电动机相比具有

优越的调速性能，所以高性能的调速系统一般采用直流电动机。但是，直流电动机本

身结构上存在机械式换向器和电刷等器件，这给直流调速系统的容量和应用场合带来

了一系列的限制IlJ。

20世纪60年代以后，由于生产发展的需要和节省电能的要求，促使世界各国重视

交流调速技术的研究和开发。尤其是自从20世纪70年代矢量控制技术发展以来，使

得交流调速系统在动、静态性能上能够与直流调速系统相媲美，矢量控制的控制思想

给高性能的交流调速技术奠定了理论基础。但是，受限于电力电子器件的发展，当时

PWM逆变器刚刚出现，GTR和GTO尚处于开发初期，矢量控制系统采用的逆变器均

由晶闸管构成。这种逆变器不仅体积大、质量重，而且无法适应急剧的加速和负荷冲

击，大大限制了矢量控制器的应用范卧21。

随着电力电子器件的发展、新型电路变换器的不断出现以及微处理器的功能日趋

强大，使得交流调速技术正向高频化、数字化和智能化的方向发展，几乎所有新的控

制理论、控制方法都可以在交流调速装置上尝试和应用，这使得矢量控制技术得以在

调速领域中发挥其出色的控制性能。受矢量控制技术的启迪，又派生出了诸如多变量

解耦控制、滑模变结构控制等方法。继矢量控制之后交流调速控制理论的另一大突破

便是由德国鲁尔大学Depenbrock教授提出的直接转矩控制理论，较之矢量控制，直接

转矩控制技术可以获得更大的瞬时转矩和极快的动态响应，具有广泛的应用前景。

1．1．1电力电子技术及微处理器的发展

现代电力电子技术的发展方向，是从以低频技术处理问题为主的传统电力电子学，

向以高频技术处理问题为主的现代电力电子学方向转变。电力电子技术的发展与电力

电子器件的发展密切相关，先后经历了晶闸管时代，逆变时代及现代电力电子时代。

电力电子器件的研制始于20世纪50年代，第一只晶闸管的问世使得整流器可以

高效地把交流电转化为直流电，因此20世纪60年代到70年代，晶闸管的开发和应用

得到极大的发展，可以称为电力电子技术的晶闸管时代。20世纪70年代到80年代，

由于全控型的器件的出现，伴随着能源危机，电力电子技术进入了变频调速的逆变时

代，GTR和GTO成为当时电力电子器件的主角。20世纪80年代末期到90年代初期

发展起来的，以功率MOSFET和IGBT为代表的，集高频、高压和大电流于一身的功
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率半导体复合器件使得传统电力电子时代向现代电力电子时代迈进【31。将IGBT与其驱

动和保护电路集成为紧凑的多芯片结构，对IGBT的发展起着重大作用。例如，三菱

公司的IPM，作为独特的功率集成电路产品，使用了表面贴装技术(SMT)，将多个IGBT

及其驱动电路、保护电路集成在一个模块内。20世纪80年代后期PM已经产品化，

在很多应用领域得到发展的同时，技术上也在不断进步。

目前，许多国家都在努力开发大容量器件，6000V耐压的IGBT已产品化，IEGT

是将IGBT和GTO的优点结合起来的新型器件，性能已达到1500A／4500V水平；IGCT

是在GTO的基础上采用缓冲层和透明发射极，它开通时相当于晶闸管，关断时相当于

晶体管，从而有效地协调了通态电压和阻断电压的矛盾，工作频率可达几千赫兹，目

前推出的IGCT可达4500,．45500V，3000-4000A水平【4J。

新型器件的发展使现代电子技术不断向高频化大容量方向发展，为用电设备的高

效节材节能，实现小型轻量化，机电一体化和智能化提供了重要的技术基础。目前，

电力电子技术已广泛地应用于可再生能源发电领域，如风力发电、光伏发电等、电力

节能领域，如对风机水泵等的变频改造，以及家电行业当中，成为信息产业与传统产

业之间的桥梁，在国民经济中扮演越来越重要的角色。同时，电力电子器件的蓬勃发

展和迅速换代也促进了交流调速控制技术的迅速发展和变频调速装置的现代化，为交

流调速技术的实用化奠定了物质基础。

除此以外，微处理器的迅速发展也极大地促进了交流调速技术的发展。早期的交

流调速系统由于完全由模拟电子器件构成，系统成本高、体积大、可靠性低、调节器

参数调整困难，因此难于适应各种新型的控制策略。

随着微电子技术的发展，数字控制处理芯片和微处理器的运算能力和可靠性得到

了很大的提高。以单片机为控制核心的全数字化控制系统不断地取代传统的模拟器件

控制系统，例如早期推出的MCS．51系列单片机被广泛地应用于各领域的控制系统之

中。但对于交流调速这样复杂的系统，要求存储多种数据并具有快速、实时的处理能

力，普通的单片机难以胜任，通常采用微处理器作为核心控制器，如英特尔公司的8096

系列产品。20世纪80年代初期出现的数字信号处理器(DSP)既增强了微处理器的数据

处理能力、提高了精度，又在片内集成了大量的外围接口，这样，不仅提高了系统的

可靠性和抗干扰能力，还减小了体积，缩短了开发周期，减少了研发费用，因此被广

泛地应用于交流调速系统中。以n公司推出的32位定点DSP TMS320F2812为例，其

频率高达150MHz，该芯片基于C／C++高效32位TMS320C28x内核，并提供浮点数学

函数库，片内集成了优化过的事件管理器、可编程通用定时器、正交编码电路接口、

A／D转换器等资源，为高性能交流调速控制技术的应用提供了良好的平台。

1．1．2直接转矩控制技术的产生与发展

交流异步电动机的数学模型是一个高阶、多变量、强耦合的非线性系统，1971年

德国西门子公司的EBlaschke等提出了矢量变换控制理论，应用坐标变换及转子磁场

定向实现了电机定子电流励磁分量和转矩分量的解耦，使得其动态性能近似于直流电
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机的调速性能。然而，由于转子磁链难于准确观测，并且系统受电机参数影响较大，

以及矢量旋转坐标变换的复杂性，使得矢量控制的实际控制效果难于达到理论分析的

结果，这是矢量控制的不足之处15】。

直接转矩控制思想是1977年A．B．Piunkett在IEEE杂志上首先提出，1985年

Depenbrock教授首次取得实验应用成功。与矢量控制理论不同的是，直接转矩控制摒

弃了解耦的思想，根据交流电机转矩的需要，直接选择合适的电压空间矢量，实现电

磁转矩的快速响应。由于直接转矩控制无需对定子磁链和电流进行解耦，因此无需复

杂的坐标变换，并且定子磁链估计方法只需要知道定子绕组的电阻，无需知道转子参

数，很大程度上简化了控制算法。因此，直接转矩以其新颖的控制思想，简明的系统

结构，良好的动、静态性能和易于实现数字化等优势受到了普遍的关注和迅速的发展。

根据直接转矩控制的基本思想，将逆变器和电机作为一个整体，在定子两相静止

坐标系下根据电机输出的状态量，观测出定子磁链及电磁转矩，借助于滞环比较得到

磁链和转矩的变化趋势，结合定子磁链的位置选择合适的电压空间矢量，直接对逆变

器的开关状态进行最优控制。综上，直接转矩的主要特点可以归纳为以下几点：

1．直接转矩控制直接在定子两相静止坐标系下分析交流电机的数学模型、控制电

机的磁链和转矩，它没有通过复杂的解耦控制将交流电机等效为直流电机，因此模型

结构简单，实际应用中，省去了大量的信号处理工作。

2．直接转矩控制采取的是定子磁场定向，因此只需定子电阻即可将定子磁链观测

出来，相比矢量控制中观测转子磁链需要转子参数而言，这种方法降低了控制系统对

电机参数的依赖。

3．直接转矩控制采用空间矢量的概念来分析三相交流电机的数学模型，特别是利

用定子电压矢量计算和控制磁链、转矩等物理量，使问题得到简化。

4．直接转矩控制强调对转矩的直接控制效果。首先，相对于通过控制电流磁链来

间接控制转矩的矢量控制来说，直接转矩控制不刻意追求磁链轨迹是否为圆形，而是

把转矩作为直接控制的对象，另外通过对转矩滞环调节将转矩波动限制在一定范围内，

实现了转矩的直接控制。

直接转矩控制技术相比矢量控制技术具有显而易见的优势，国外有公司已经研制

出了基于直接转矩控制的变频器产品，这一技术也已成功用于兆瓦级别的电力机车上。

实际应用表明，应用直接转矩控制技术的交流调速系统具有谐波小、损耗低、噪音及

温升小等优点。但作为相对较新的技术，理论上还没有形成完整的体系，还有很多不

完善的问题需要解决。目前有以下几方面成为研究热点：

1．磁链的观测和估计方面，常用的三种估计方法“f模型、f”模型和甜力都存

在各自的问题，因此国内外学者对此作了大量的工作。目前学者提出的改进方法有，

用低通滤波器代替甜f模型中的纯积分环节以解决直流偏移导致积分饱和的问题、用

具有相位和幅值补偿环节的可编程滤波器使定子磁链在很宽的转速范围内具有较高的

观测精度、利用定子电压的三次谐波分量计算气隙磁链，再由气隙磁链和转矩的偏差

去控制开关状态的选择等等，但这些方法都存在一定的问题，因此更加完善的磁链观
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测方法依然有待提出。

2．在转矩和磁链的控制方面，有学者提出在普通的逆变器的基础上增NBoost电

路，组合成三电平逆变电路以获得更多的电压空间矢量，有学者提出了使开关频率保

持恒定且转矩脉动最小的直接转矩控制技术。时下研究较多的基于SVPWM的直接转矩

控制方法突破了传统直接转矩控制所固有的局限性，可以充分发挥线性控制与各种非

线性控制方法的各自优点，如线性系统的平滑性、变结构控制的快速性、神经网络与

模糊控制的智能性与鲁棒性，因而具有广阔的发展空间【6】。

3．定子参数辨识方面，定子磁链的观测如采用U f模型控制，当电机运行于低速

范围时，定子电压降落于定子电阻上的分量会很大，因此低速时引入定子电阻在线辨

识，进行偏差补偿对于改善直接转矩控制的低速性能有着重要的意义。目前的辨识方

法主要有模糊定子电阻估计、神经网络定子电阻估计、模糊神经网络定子电阻估计、

最小二乘法定子电阻估计等。

4．在无速度传感器技术的研究方面，由于速度传感器的安装不仅会增加成本，而

且会使系统可靠性变差，目前已有许多技术被应用到电机的转速估计中去，如转差频

率法、模型参考自适应法、高频信号注入法、扩展卡尔曼滤波及神经网络等。

5．在空载或者欠载条件下优化给定定子磁链方面，由于传统的直接转矩控制技术

通常按照额定负载条件将定子磁链给定设置成恒定值，忽略了定子磁链对转矩脉动的

影响。而电机在实际运行中，常在空载或欠载的情况下运行，此时恒定的给定磁链已

不是最优。因此优化给定磁链，对于消除转矩脉动、改善直接转矩控制性能有重大意

义【6】。

1．2多采样率理论的提出及研究现状

现代微电子技术和计算机技术的飞速发展，加速了数字控制系统取代传统模拟电

子技术控制系统的步伐。同时，数字控制理论也得到了快速的发展。在数字控制系统

中，采样周期是计算机控制系统的一个重要参数，它决定了计算机与外部交换信息的

频繁程度，并对计算机的计算速度提出了要求。

为了便于对数字控制系统进行分析，通常假定系统各处的采样器和保持器都在同

一瞬间进行采样和保持，系统的采样周期在整个工作过程中为常数并满足香农采样定

理，称这样的系统为单采样率数字控制系统。然而，随着社会的不断进步，被控对象

越来越复杂，同一系统中各种信号的变化速率可能相差很大，如果统一采用较短的采

样周期虽然可以得到较好的控制品质，但这将提高控制系统的成本，产生不必要的浪

费，因此要求系统各处以相同的采样周期进行采样是不实际的。因此就产生了数字控

制系统内各个采样器和保持器以不同的采样周期进行采样和保持的多采样率数字控制

系统。

早在20世纪50年代人们便开始对多采样率控制系统进行研究。1957年，KI'Rnc

等人就开始了对多采样率控制系统的研究，由于当时数字控制系统尚未出现，研究主



西南交通大学硕士研究生学位论文 第5页

要采用古典采样控制系统的方法r71，他所提出的Kranc算子和采样器分解法等方法至今

仍是分析多采样率数字控制系统的有效方法【8j。1959年Kalman等提出了用线性时不变

状态空间模型来描述多采样率控制系统【9】，但多采样率的研究一直处于低潮。随着数字

控制系统的不断发展，对复杂系统的控制指标要求越来越高，促进了多采样率数字控

制系统的快速发展。随着多采样率控制理论研究的不断深入，多采样率控制技术在生

产、生活中应用越来越广泛。虽然多采样率控制系统的结构比一般的单采样率控制系

统复杂，但它在某种意义下是一个有限维的周期时变系统，可以用有限个系数的差分

方程描述，从而可以用计算机最终实现。并且多采样率控制系统的周期时变性使得它

具备很多单采样率数字控制系统难以实现的控制目标。如今，多采样率数字控制系统

已广泛应用于现代工业社会及控制工程中，覆盖了自动化制造工厂、电厂、机器人、

高级航天航空器、电气化运输工具、温室的温度控制、故障诊断、医疗事业等领域【101。

但由于对多采样率控制理论尚未达到纯连续系统、纯离散系统或单采样率控制理

论的完善程度，依然存在一些研究的难点有待完善，主要有以下几方面：

1．输出采样数据缺失问题，在有些工业应用领域，由于计算机过载、通信错误、

传感器共享或事件驱动传感器等因素，输出并不是在每个规定的采样时刻都能检测到

的，因此，如何在部分输出采样信号缺失的情况下，对系统进行有效、稳定的控制，

是目前多采样率控制技术的一大研究难点和热点。

2．延时问题，在多采样率控制系统中，延时存在于传感器、A／D转换、D／A转换、

控制算法的计算、控制信号接口器件以及数字执行器的刷新等过程中。如果控制系统

性能要求苛刻或被控过程非常快，各采样周期必须很短，此时，如果设计阶段不考虑

这些延时，就会影响系统的控制性能，甚至使控制性能恶化。

3．模型辨识问题，多采样率大多数控制算法都是假设系统对应的连续系统参数或

系统状态或对应的单采样率模型的参数是已知的。但实际中要事先知道系统的状态或

参数几乎是不可能的，所以需要讨论在状态不可测的情况下模型参数和状态估计的问

题。而由于多采样率系统的时变特性，常规的系统辨识方法又无法应用。因此，系统

的结构辨识在多采样率控制中也是十分重要的一个问题【l¨。
’

4．采样点之间系统的响应问题，在连续被控对象和数字控制器之间，由一系列采

样器和保持器作为接口器件。它们工作于不同时间段，可能为周期性，可能是零星发

生的，也可能由幅值驱动，它们可能相互独立，也可能在时序或处理上彼此关联且共

用一个数据库。因此，如何估计两个相邻采样点之间的系统响应，也是多采样率数字

控制系统面临的一个难题【loJ。

1．3本论文的研究目的与意义

电动机作为把电能转换成机械能的主要设备，在实际应用中，一是要使电动机具

有较高的机电能量转换效率；二是根据生产机械的工艺要求控制和调节电动机的旋转

速度。电动机的调速性能如何对提高产品质量、提高劳动生产率和节省电能有着直接



西南交通大学硕士研究生学位论文 第6页

的决定影响，而这些又和电动机所采用的控制方式、控制芯片和控制技术是密不可分

的。而交流调速控制技术的不断完善依赖于推陈出新的控制算法能够在设计合理的交

流调速系统上进行实验，因此搭建～个完善的交流调速系统具有十分重要的意义。

直接转矩控制技术以其简单的控制思想、对电机参数依赖性小、鲁棒性好等优点

倍受青睐，在交流调速控制领域中占据重要的位置，但由于该技术相对较新，对其控

制特点及性能改善等问题一直成为人们研究的热点。

在直接转矩控制系统中，DSP在一定的采样周期时间内，进行测量采样、决策和

控制输出。采样周期的大小对其控制效果有较大的影响。随着计算技术特别是DSP技

术的发展，交流调速系统的采样测量和计算速度得到了很大的提高，但是逆变器功率

器件开关频率却不能做得太高。如果调速系统的测量采样、计算决策和输出控制采用

相同的采样周期，则系统的采样率一般会受到较低的开关频率的限制。因此，DSP和

测量器件并未得到充分的应用。引入多采样率控制技术，将系统的输入和输出控制采

用不同的采样周期，可以充分发挥DSP速度上的优势。

综上，本文首先搭建了基于DSP和mM的交流调速系统，继而研究了传统直接转

矩控制的原理及性能特点，并将多采样率引入到直接转矩控制之中，最后将两种控制

算法分别在所搭建的交流调速系统上进行实验，得出了相应的实验结果，具备一定的

参考价值。

1．4本论文的主要研究内容

本文首先搭建了交流调速系统，随后讨论了传统直接转矩控制和基于多采样率的

直接转矩控制技术，分别在Matlab／Simulink中建立了仿真模型并在所设计的交流调速

系统上进行了实验验证。本论文的具体章节内容安排如下：

第1章，绪论。阐述了交流调速的发展概况，包括电力电子技术和微处理器的发

展、直接转矩控制技术的特点和发展以及多采样率理论的发展及研究热点，概括了本

论文的研究意义和主要内容。

第2章，直接转矩控制仿真研究。介绍了直接转矩控制的理论依据、结构组成、

电压空间矢量、磁链及转矩的控制、限流启动等，并建立了SiInulink仿真模型对其控

制性能及存在问题进行了分析。

第3章，基于多采样率的直接转矩控制系统。介绍了多采样率理论的基本原理、

类型，重点讨论了输出多采样率理论下的异步电机离散数学模型，并推导出了基于输

出多采样率理论的定子磁链估计算法，同时建立了基于多采样率的直接转矩控制的

Simulink仿真模型，对新算法进行了仿真研究。

第4章，交流调速系统的硬件设计。详细介绍了主电路中的整流、逆变及功率驱

动、控制电路中的检测、保护及接口等电路的设计原理，并对设计过程中所采取的抗

干扰措施进行了介绍。

第5章，软件设计及实验结果分析。分别编写了基于TMS320F2812的传统直接转

矩控制及多采样率直接转矩控制的验证程序，并对程序细节进行了详细介绍，并给出
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了实验结果，通过实验验证了两种控制方法的有效性。
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第2章直接转矩控制仿真研究

2．1直接转矩控制的理论依据

通常，对电机转速的控制和调节是电机控制的最终目的。根据电机动力学方程式：

． t哪丢华at (2-1)
刀．

可知，电机转速的变化与电机的电磁转矩有着简单而直接的关系，电磁转矩与负载转

矩之差的积分与电机的转速成正比，因此，电机的转矩影响转速。可见控制和调节电

机转速的关键是如何有效地控制调节电机的电磁转矩【11。

由电机统一理论可知，电机的电磁转矩是由定子磁势矢量E、转子磁势矢量只、

定转子合成磁势矢量乓相互作用产生的，即等于它们之间任意两个磁势矢量的矢量积，

因此可以通过控制两磁势矢量的幅值和二者间的夹角来控制电机的电磁转矩。当以定

子磁链矢量y。为基准时，可以选取只和乓的矢量积来确定电磁转矩，二者的大小分别

比例于定子电流0及气隙磁链矢量吵。，又由于‰sinZ(y。，‘)=虬sinL(驴s，‘)，因此可

通过控制‘和y。的矢量积来控制电机的电磁转矩，从而达到对转速的控制。另外，由

于磁链的大小和电机的运行性能有密切关系，在基速以下，为保证电机的合理利用，

希望电机的磁链保持恒定，所以需要对磁链进行控制。因此，通过设立转矩调节器和

磁链调节器对电机的转矩和磁链进行控制，理论上可获得与矢量控制系统一样的动、

静态调速性能指标15J。

2．1．1异步电机的数学模型

异步电机是一个高阶、多变量、强耦合的非线性系统，为了便于对电机进行分析

研究，按照惯例在建立数学模型时对实际电机做以下假设：

1．三相定子绕组和转子绕组在空间均对称分布，所产生的磁动势沿气隙圆周按正

弦分布，即忽略空间谐波；

2．各相绕组的自感和互感都是线性的，即忽略磁路饱和的影响；

3．忽略铁心损耗；

4．不考虑温度和频率变化对电机电阻的影响。

在直接转矩控制系统中，参考坐标系是建立在定子两相静止坐标系统上的，因此

这里引入Clarke坐标变换。Clarke变换是根据磁势等效原理将三相静止坐标系A、B、

C转换成两相静止坐标系口、∥之间的变换。根据变换前后相幅值不变原则，三相对

称正弦交流电流与两相对称正弦交流电流之间存在着以下确定的变换关系：
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其反变换为：

阡

1—．．．1．．．．．1．
2 2

o巫一巫
2 2

l O

一1／2压／2

—1／2一压／2

(2—2)

(2-3)

根据以上规定，得到异步电机在定子两相静止坐标系下的数学模型，包括电压方

程、磁链方程、转矩方程和运动方程。

1．电压方程：

2．磁链方程：

材W

材s口

tara

Ur#

Rs+Lsp

D

Lmp

—qL

审。

嗲s8

V r。

q／,a

D

Rs+LsP

q厶

厶P

厶0
0 t

厶0
0 厶

乙P
D

R，+L,p

—q‘

L 0

0 厶

厶0

0 ‘

D

Lmp

∞rLr

Rr+Lrp

k
●

ls8

●

ZM
●

lr8

Zw
●

ls口

●

ZⅢ
●

lrB

(2-4)

(2-5)

3．电磁转矩方程：

t=三％去炉驴三％去州咖目 (2．6)

4．机械运动方程：

l=二p嗥+瓦 (2-7)
’ ～

式中 “跗、材坩一定子两相静止坐标系下定子电压；

0、乙一定子两相静止坐标系下定子电流；

0、k一定子两相静止坐标系下转子电流；

咫、R，一定子电阻、折算到定子侧的转子电阻；

少，口、吵卵一定子两相静止坐标系下定子磁链；

％。、y坩一定子两相静止坐标系下转子磁链； ．

Z、正一电磁转矩及负载转矩；

厶‘、乙一定子电感、折算到定子侧的转子电感、定转子间互感；

国，一转子电角速度；

2—2，

=

1●●●●I-乙．％—。．．．．．．．．．．．．．．L
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／一转子转动惯量；

rip一电机极对数；

p一微分算子

d
p
2一dt。

仃一漏磁系数

仃：1一生。
三。三，

2．1．2电压空间矢量及PWM逆变器模型

当用三相平衡的正弦电压向交流电机供电时，电动机的定子磁链空间矢量幅值恒

定且以恒速旋转，磁链矢量运动轨迹形成圆形的空间旋转磁场(磁链圆)。

从式(2—4)和(2．5)可以得到定子磁链矢量的微分表达式，再对其积分得出定子磁链

矢量：

虮=l f，虬一‘足夕出+虬o (2—8)
-O

其中，杪。。表示在to时刻定子磁链矢量，也即初始定子磁链矢量值。

如果忽略定子绕组电阻压降影响，而且在厶时刻以后的一段时间内定子电压空间

矢量恒定不变(当逆变器开关状态不变即可实现这一点)，那么定子磁链表达式(2．8)

可以简化为：
一

‘

一

虬=l(心一B‘)衍+y如≈甜。O—f0)+y如 (2—9)
_0

上式表明在％以后定子磁链矢量的变化完全取决于定子电压矢量的形式，将(2—9)

写成增量的形式：

△y，=y。一lf，，o=UsAt (2—10)

其中，At=f—to
。

由于时间是标量，故缸也是标量，因此由(2．10)可知，在不计定子电阻压降的情况

下，定子磁链的增量方向与电压空间矢量的方向一致【121。当磁链矢量在空间旋转一周

时，电压矢量也连续地按磁链圆的切线方向运动2x弧度，其运动轨迹与磁链圆重合。

这样电动机旋转磁场的形状问题就可以转化为电压空间矢量运动轨迹的形状问题来讨

论。

定子电压空间矢量由三相逆变器产生，三相电压型PWM逆变器的结构如图2．1

所示：
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O

图2-1 PWM逆变器电路

图2—1中的Y～V6是6个功率开关器件，用配，咒，墨分别代表逆变器三个桥臂

的开关状态，当A桥上桥臂开关管为导通状态时，￡为1，下桥臂开关管为导通状态

时，疋为O，以此类推。所以三个桥臂的状态只有“1”或“0’’两种情况，为避免上

下桥臂同时导通，同一桥臂的开关状态不能相同。由排列组合可知，三个桥臂的6个

开关器件一共可形成八种开关模式。逆变器的八种开关模式分别对应于八个基本电压

空间矢量，分别为：U4[100]，砜[110]，U2【OlO]，％【011]，阢【001]，U5【101]，Uo【oool，

％【111】。

若将直流母线电压记为UDc，并将电源负极作为零电压的参考点，那么每相绕组

端点电压％，％，％分别等于逆变器的开关状态疋，瓯，疋与直流母线电压‰的
乘积，因此电压空间矢量可写成开关状态最，S，S，的表达式：

一’

“，(＆&墨)=寻‰(最+蝇+口2≮) (2-11)
j

其中：口为旋转因子，a=e72州3，满足1+口+口2=0。

由公式(2-1 1)可以得出，在逆变器八种开关状态中，有六种开关状态对应于矢量幅

值为2U掰／3的非零电压空间矢量，另外两种开关状态则对应于矢量幅值为零的零电压

矢量。表2-l给出了开关状态与定子相电压在筇坐标系上的分量以及基本电压空间矢
量甜。之间的对应关系。

表2．1基本电压空间矢量和开关状态的对应关系

垒： 苎： 垒： 竺g 兰巨 竺。

0 0 0 0 0 0

1 0 0 2‰／3 0 2UDc／3L～ L^ 一

1 1 0 UDc／3 UDc㈧3 2UDceJ船3／3

0 1 0 埘9c／3 UDc|q3 列艾en属3／3
0 1 1 —2Uk／3 0 2Ukep／3

0 0 1 一U。c／3刈Dc㈧3叫∞em圮／3
1 0 1 UDc／3 一Ubc㈧3 2UDcej孙圮／3

—

1 1 1 0 0 0
’
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2．1．3电压空间矢量对定子磁链及转矩的影响

1．电压空间矢量对定子磁链影响

一 根据式(2-10)可知定子磁链旋转的轨迹同电压矢量的方向一致，如图2．2，将电压

空间矢量和定子磁链轨迹画在一张图上可清楚地看出电压空间矢量与磁链空间矢量的

关系。

U。[100】

图2．2电压空间矢量与磁链空间矢量的关系

感应电机采用逆变器供电，电压矢量按照％【010】一心[011】一“【001】一阢【101】

一致【loo】一玑[110]依次施加，便形成了一个逆时针旋转的正六边形轨迹。当不计定

子绕组电阻时，定子磁链轨迹则取决于外加的电压空间矢量。如图2．2当j【f，。处于O-7r／3

范围内时，外加电压矢量畋【010】，定子磁链矢量端点沿着六边形U2【0101这条边逆时

针运动，当帆相位角达到x／3时，改变电压矢量，施加以[011】，定子磁链矢量继续旋

转，但端点轨迹将沿着正六边形的以【011]这一条边运动。在每个x／3角度整倍数的时

刻依次改变电压空间矢量，则形成定子磁链的正六边形轨迹。由以上分析可知，定子

磁链的运动轨迹平行于相应的电压矢量的作用方向。实际运行中，只要是定子电阻压

降IC咫l相比l“，l小得多，这种平行将会得到很好的近似【131。改变电压矢量切换的顺序，

可以令定子磁链顺时针旋转。若要求磁链轨迹更加接近圆形，则不能按照每隔石／3角

度切换一次电压矢量，而是在更小的定子磁链相位角变化范围内改变电压矢量。

当外加零电压矢量Vo【ooo]或U[111]，定子磁链的增量也为0，保持原来的位置不

变。因此，可以通过选择有效的电压空间矢量令磁链运动，中间穿插零矢量令定子磁

链静止不动，这样，定子磁链便会走走停停地前进。通过选择合适的电压空间矢量，

可以使定子磁链按要求的轨迹和速度旋转。

假设定子磁链轨迹为理想圆形，幅值为I虮I，电机稳定运行，根据公式(2．10)，定

子磁链连续旋转的速度国为：

国：!I业|-也L-国=一l—卫l=—二—二-o“

2万I{f，。I’址‘2刀I y，l
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当磁链轨迹为近似圆形时，上式反映的是定子磁链的最大平均转速。由此可知，

感应电机在额定电压范围内，定子磁链的旋转速度与外加的电压空间矢量的幅值成正

比，而与磁链幅值成反比。在基速以下，定子磁链的幅值通常恒定不变，外加的电压

空间矢量的幅值反映的是三相对称电压的幅值，定子磁链的旋转速度反映的正是频率

的大小，因此，该式表达了变频调速的基本思想。当感应电机转速超过额定转速时，

电压空间矢量的幅值保持不变，削弱定子磁链幅值以提高转速，即所谓的弱磁升速。

2．电压空间矢量对电磁转矩的影响

根据式(2—6)可知，感应电机电磁转矩的大小不仅与定子磁链幅值、转子磁链幅值

有关，还和它们的夹角有关，在实际运行中，一般保持定子磁链幅值为额定值，而转

子磁链幅值由负载决定，因此要改变电机转矩的大小可以通过改变定转子磁链夹角的

大小来实现。在直接转矩控制中，就是通过电压空间矢量来控制定子磁链的旋转速度，

以改变定子磁链的平均旋转速度的大小，从而改变转差也即定转子磁链夹角的大小来

控制电机的转矩。

当需要增加电磁转矩时，施加合适的电压矢量，使定子磁链向前运转，而转子磁

链受定子频率的平均值影响，不直接跟随定子磁链，因此二者之间的夹角增大，根据

式(2—6)，电磁转矩增加。当施加零电压矢量时，定子磁链停止不动，而转子磁链却依

然向前运动，定转子磁链夹角变小，转矩降低。

因此，通过控制电压矢量的工作状态和零状态的交替出现，就能控制定子磁链空

间矢量的平均角速度的大小，通过这样的瞬态调节就能获得高动态性能的转矩特性。

2．2直接转矩控itiIJ系统结构

为了获得更好的直接转矩控制性能，本设计采用近似圆形磁链控制方法。系统在

每l／6周期中要交替使用多个电压空间矢量，因此需要实时计算定子磁链的幅值和相

角，虽然计算工作量大，但相比正六边形磁链控制方法磁链脉动量更小，可获得更理

想的控制效果。如图2．3为近似圆形磁链控制的直接转矩控制系统的原理框图。系统

通过速度传感器得到当前电机的转速信息，与给定转速比较，得到的转速误差信号进

行转速调节得到给定转矩，与所估算出的实际转矩进行滞环比较得到转矩调节的方向。

另外，根据电机运行情况确定给定磁链幅值的大小，并与估算出的电机实际的磁链幅

值进行滞环比较，得到磁链调节的方向，最后结合定子磁链所处的位置选择合适的电

压空间矢量，即可确定逆变器的开关状态，使得电机获得良好的转矩动态响应。

2．2．1定子磁链及转矩的估算方法

在直接转矩控制中，准确的估算磁链是实现高性能调速的关键。对于定子磁链的

估计方法大体上可分为三种模型：1,L—f模型，f一刀模型，甜一刀模型【141。
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“f模型由于结构简单，为常用的磁链估计模型，可根据式(2．13)来计算：

l y础=I(“般一i,aRs)at

I y。卢=I(甜，卢一i,pR，)at

根据式(2-13)N知，甜一i模型在计算过程中需要了解的就是定子电阻R，定子电压

甜。和U，卢，定子电流t和如，而这三个量均容易得到，因此材一f模型易于实现。但该

模型同时也存在一些问题，例如当电机的转速很低时，定子电压相对于定子电阻压降

变得很小，一点测量误差就会带来很大的偏差；由于采用纯积分环节存在漂移误差，

特别是转速较低时误差较大。

f一刀模型可以很好的解决低速时的磁链估计问题。j一”模型可用式(2-14)表示：

卜丽Lraer”撬”咄嵋 ㈣
．h=蕊％一燕”‰ 一

从上式中可以看到，用该模型计算定子磁链不受定子电阻变化的影响，但是受转

子电阻耳、定子电感t、转子电感Lr以及互感厶的影响【14】，同时该模型结构较复杂，

要求精确地测量角速度，角速度的测量误差对该模型的结果影响很大【13】，因此该模型

在高速的时候精度不如材f模型，但低速的时候比“f准确。

实验证明将材i模型和f力模型在高低速进行切换是可行的，但切换时的平滑问

题有待解决。而U刀模型则是应用于全速范围的定子磁链估计方法，它结合了材f模

型和i一刀模型的特点，由定子电压和转速来获得定子磁链，并且使用了电流PI调节器，

精度大大提高，自然地解决了高低速的切换问题。但该模型模型在实现起来比较复杂，

目前用得较少115J。

由于“一f模型易于实现，本文选择该模型用于定子磁链估计。实际应用中由于传

感器、A／D转换、电磁干扰等的存在，不可避免地使积分输入的电压信号存在一定的
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直流偏置，而纯积分器对直流偏置没有抑制作用，最终会导致积分饱和。因此，一般

的方法是引入高通滤波器将直流分量滤掉，因此磁链估计的输入输出的关系变为：

y：苎木』L：』L (2．15)
s S 4-∞c S+∞c

其中‘纯为滤波器的截止频率，由上式可以看出，纯积分环节和高通滤波器组合后

可以用一个一阶低通滤波器来代替。当截止频率纰合理选择，可以滤除输入信号中的

直流偏移信号，但同时，低通滤波器也不可避免的引入了幅值和相位的偏移。当魄选

得较大时，可以很好地滤除直流偏移信号，但幅值和相位误差变大；反之，婢取得较

小，虽然低通滤波器引入的幅值和相位误差将小了，但滤波效果又不理想，因此织要

经过反复实验选取。

为了降低低通滤波器带来的幅值相位偏差，本文在低通滤波器的基础上加了幅值

补偿来代替传统的积分环节，结构如图2-4：

其表达为：

y唧=去‰+去砀 (2-16)

该磁链估计模型建立在定子两相静止坐标系下。其中，E枷为反电动势，即

‰="郦一锄R，2易为补偿信号。先将观测出的定子两相磁链进行极坐标变换，分
离出幅值和相位：

I虮I-厩，秒：arctanIp'a一 (2．17)

再对幅值进行补偿，补偿方法如下：

⋯制销荔1 ㈣
当估计的磁链幅值I虬I没有超过给定磁链幅值I少一时，补偿信号幅值l z厶l为估计

得到的磁链幅值大小l虬I，不作处理；当估计的磁链幅值超过了给定磁链幅值时，即

发生了饱和，此时I乙I取给定磁链幅值l y：l。得到补偿后的磁链幅值l％1后，再利
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用补偿前的相位角0进行极坐标反变换，从而得到补偿信号乙。。当未发生饱和时，式

(2．16)输出的磁链为纯积分输出，当饱和发生时，该补偿方法限制的只是磁链的幅值，

不会影响磁链的相位变化【16】。

利用估算出来的定子磁链及定子电流采样结果即可估算出电磁转矩，由于在Clarke

中采用变换前后相幅值不变原则，因此转矩的估算公式系数为3刀。／2，计算公式如下：

气 -，

互=吾玎p(如‰一幺矿印) (2一19)

2．2．2磁链及转矩的滞环调节

在估算出定子磁链之后，就要将给定磁链y：和计算所得的实际磁链y。进行两点式

磁链滞环调节，△Iy I为磁链容差，艘为调节器的输出，调节的规则如下：

I 1， l y：I—I y。I≥A y l

FQ={o， I y：|-l虮l≤-AIg-l (2-20)

I保持，else
～

利用磁链偏差和设定的磁链容差作为磁链滞环比较器的输入，当调节器输出为1

时代表需要增加磁链，输出为O时，则需要减小磁链。通过选择合适的电压矢量即可

把磁链幅值的波动限制规定的容差以内，从而实现接近圆形磁链的轨迹。

在直接转矩控制系统的转矩调节中，实际转矩反馈值Z可根据公式(2．19)求得，转

矩给定值f通常为转速PI调节器的输出。利用转矩三点式调节器可以直接实现对转矩

的调节。调节器的输入信号是转矩给定值C和转矩反馈值￡的偏差，输出量是转矩开

关信号吧，调节器的容差是△丁，调节的规则如下：

旭=

1， Z I-I Z巨AT

o’ 吲一I乏|-o(2-21)
一1， r l—l Z|<-AT
保持，else

采用离散的三点式滞环调节方式，当调节器输出为1时，代表需要增加转矩，为0

时，可选择零电压矢量令转矩缓慢降低，而当输出为．1时，则说明转矩过大，需要立

即减小转矩。

2．2．3电压空间矢量的正确选择

1．定子磁链变化与电压空间矢量的选择

定子磁链矢量变化的方向和选择的电压空间矢量有关。如图2．5所示，定子磁链

矢量位于OP方向上，与A相轴线成眈角，虚线QR与OP正交。若希望定子磁链幅

值增加，则需要选择QR外侧的电压矢量玑、玑、仉：若希望定子磁链幅值减小，则

需要选择QR内侧的电压矢量U、以、阢；若希望定子磁链幅值不变，则需要选择零
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电压矢量‰、％。因为定子磁链变化的方向正是电压空间矢量的方向，因此可以通过

判断定子电压空间矢量在磁链矢量方向上的投影正负来决定是否选择该电压矢量。

Q

O

P

一 图2-5定子磁链与电压空间矢量的关系

2．电磁转矩变化与电压空间矢量的选择

电磁转矩的变化与定子磁链矢量的方向和电压空间矢量的选择有关。设定子磁链

逆时针旋转，若希望转矩增加，则需要选择OP；'I-N与磁链旋转方向一致的电压空间矢

量氓、吐、弘，这是由于施加与磁链旋转方向一致的电压矢量使得定子磁链快速旋

转，而转子磁链变化不多，二者夹角增大，电磁转矩增大；反之，若希望转矩减小，

可以选择零矢量令定子磁链停止不动或选择OP方向另一侧的电压矢量使定子磁链反

转，定转子磁链夹角变小，转矩迅速减小。

3．传统开关表

根据以上讨论的电压空间矢量的选择对磁链和转矩变化的影响，再结合定子磁链

的位置来最终确定电压空间矢量的选择。

近似圆形磁链控制如图2-6所示，根据计算得到的定子实际磁链与给定值的差值

进行滞环比较，当误差超出允许值时进行开关的切换，即实际定子磁链矢量帆的端点

轨迹不能超出以给定磁链为中心圆的圆形偏差带(宽度为2△|沙I)。磁链在旋转过程中，

在每个区域里电压矢量的选择不仅要根据磁链偏差的大小，还要考虑磁链的方向，因

此将整个平面划分为六个扇区，编号Ol～晚，每个区域所包含的范围为

(2N一3)x／6≤ON≤(2N一1)x／6，其中N=1，2，⋯，6，根据定子磁链处于不同的区域，

可事先选定合适的空间电压矢量，旋转速度的调节可根据需要适当插入零矢量加以控

制。具体如图2．6所示：

图2-6近似圆形磁链控制
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假设磁链逆时针旋转，若此时磁链矢量位于职区域内，需要增大磁链幅值时，可

选择电压空间矢量以i当磁链幅值超过容差允许范围，则需要减小磁链幅值，选择电

压矢量以，因此交替施加电压矢量以和以即可将磁链幅值控制在一定容差范围内。

而这两个电压矢量对于电磁转矩的作用，根据上文所述，均可令定子磁链向前旋转，

因此作用均为增加电磁转矩。如需要缓慢减小转矩，可以选择施加合适的零电压矢量，

若如此时转矩调节器输出．1，则需要迅速降低转矩，可选择电压矢量矾或以，同时这

两个电压矢量分别可令磁链幅值增加和减小。因此，在确定下一时刻施加的电压矢量

时，应同时考虑磁链、转矩和磁链所处的扇区位置。

综上所述，得到传统直接转矩控制的电压矢量开关表如下，表中的勉、尬分别
为磁链滞环调节器和转矩滞环调节器的输出，p为定子磁链矢量所处的扇区位置：

表2—2电压矢量开关表

刍 鱼 刍 鱼 刍 堡
乃Q=l 110 010 011 00l 101 100

曩沪1卿111 000 111 000 111 000

诞产l 10l 100 110 010 01l 001

乃沪1 010 011 001 101 100 110

FQ=0卿000 111 000 lll 000 lll

死声-1 001 10l 100 110 010 011

2．2．4限流启动

直接转矩控制启动时磁链和转矩均由零开始建立，根据二者的建立方式通常有三

种启动的方式，分别为：串行启动、并行启动及混合启动。

串行启动是采用优先建立磁链的方法，通过让某一固定的电压矢量一直作用于磁

链矢量，则磁链就会沿着这个电压矢量的方向迅速增加，但同时转矩依然为零，系统

处于开环状态，当磁链达到给定值后，再利用开关表进行电压矢量的选择，使得电磁

转矩迅速达到给定，进入闭环状态。而并行启动则是磁链和转矩同时建立，启动时便

按照开关表来选择电压矢量。混合启动则是将串行启动和并行启动结合起来，系统开

始采用串行方式启动，施加某一特定电压矢量，但磁链不是一直增加到给定值，而是

小于给定磁链的某一值，便转入并行启动，根据开关表选择电压矢量令磁链和转矩增

大。

根据电磁转矩公式(2—19)可知，当转矩一定时，磁链大小和电流成反比关系。当系

统启动时，PI调节器输出饱和，给定转矩为一恒定值，此时磁链和电流成反比关系，

而磁链从零开始建立，势必导致启动电流会很大。根据文献【17】提供的转矩瞬间变化公
式：

昙t=爿％(虬p蚝!-npCOrg肌一如z](2-22)
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其中，厶：垡兰‘兰』；足。：墨生±丝。。

厶
⋯

厶

可知，当转子磁链和所施加的电压矢量垂直时，转矩有着最快的响应，但实际中

为了方便是通过对定子磁链进行控制，因此要求定转子磁链间的夹角不能相差过大，

否则就会造成控制失败，文献[17】指出，保证夹角不能过大的关键就是对定子电流进行

控制，当定子电流被限制在1．5倍额定电流以内时可以使得定转子磁链无论从相位还是

幅值均很接近。再者，过大的启动电流会导致功率器件的损坏，因此对于启动电流的

限制很有必要，通常要采取一些控制方法来限制启动电流，使系统平稳启动。

本文在启动的过程中，每一个控制周期均会检测电流是否超过设定的安全值，若

超过最大电流值，则输出零电压矢量，电流随之降低。另外，电机启动时，要求一定

的启动转矩，为了限制启动电流，启动转矩的的给定很重要。在直接转矩控制系统中，

转矩的给定由速度的偏差进行PI调节得到，当系统刚开始启动的时候，PI输出饱和，

此时输出的为电机启动时希望达到的启动转矩，也对应着电机启动的最大电流。通常，．

取电机额定转矩的1．5倍左右作为PI调节器的限幅值。如果对启动电流的限制更为严

格时，在启动阶段，可以将转矩给定以斜坡信号的方式给出，在一定的时间内从零开

始缓慢上升至限幅值，这种方法虽然令启动时间有所增长，但有效地降低了启动电流，

避免了功率器件遭受启动大电流的冲击。

2．3直接转矩控制系统的Simulink仿真

Matlab／Simulink是一款功能相当强大的仿真软件，尤其在控制系统仿真方面，使

用起来非常方便且仿真结果也较为准确。通过搭建仿真模型实现所提出的新理论，在

实际设计之前验证理论的正确性，大大提高了实验效率，为交流电机调速系统的分析、

设计和调试等提供了极大的便利条件。

2．3．1模型的建立

根据直接转矩控制的原理，本小节采用Matlab／Simulink搭建了直接转矩控制系统

仿真模型，如图2．7所示。

仿真采用电气模块库中的鼠笼式异步电动机模型，其参数为：额定功率

￡=2200W，额定电压乩=380V，额定频率以=50Hz，定子电阻R=1．115f2，转子

电阻碍=1．08f2，定子漏感乞=0．00429H，转子漏感k=0．00444H，互感厶=o．0582H，

极对数甩。_2，转动惯量J=0．015kg·rrl2，采样及控制周期均为lOOps。

为了较为清晰地体现直接转矩控制系统的结构，仿真采用局部模块化的搭建方法，

主要由直流电压源、三相逆变桥、电压电流测量、三相异步电机、Clarke变换(13／2、

U3／2)、磁链计算(Fai)、磁链幅值计算(FaiF)、转矩计算(T)，滞环比较(Relay)、转速调

节Qi)、磁链区间判断(cilian)、电压空间矢量选择(kaiguan)、PWM脉冲生成(pulse)等模

块构成。
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图2．7直接转矩拄制系统仿真模型

定子磁链计算模块叮越)根据式(2．13)所描述的“f模型进行搭建，转矩计算模块fr)

根据式(2—19)得到。磁链区间判断模块(cilian)、电压矢量选择模块(kai昏m)、PWM脉
冲生成模块(pulse)均采用c语言编写的s函数搭建。其中磁链区间判断模块根据磁链

计算模块得到的两相定子磁链的幅值和角度来判断定子磁链所处的扇区，电压空间矢

量选择模块根据转矩、磁链滞环比较的输出及磁链所处的扇区查询开关表得到合适的

电压空间矢量，送入PWM脉冲生成模块产生六路开关信号控制三相逆变电路。有关

这三个模块的具体实现方法将在第五章进行详细介绍。

2．3．2仿真结果及分析

模型给定转速在0．3s时由80rad／s阶跃变至100rad／s，负载转矩在0 5s时由4N．m

阶跃变至8N m。以下为仿真结果：

1．转速仿真结果：

图2-8转速仿真结果

由上图可知。系统启动后能够迅速跟随给定转速，并在给定转速发生变化时迅速
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做出调整，当负载转矩增加时．转速有短暂的下降，但经过o 8s左右的时间，转速调

整至lOOrad／s，因此，系统有较快的动态响应及良好的稳态性能。

2．转矩仿真结果：

图2-9辖矩仿真结果

由于转速PI调节的输出为给定转矩．系统启动阶段PI为饱和输出30N．m，即恒

转矩启动，0 Is后退出饱和进入稳态，转矩在负载转矩4N m附近脉动，在O．3s时刻

给定转速突变导致转矩突变，但能够迅速恢复稳定，在0．5S时负载转矩突变，电机输

出转矩经过短暂的调整稳定在8N 111附近。

3．电漉仿真结果：

。

篇

礤羚淡i愁添愁潋然；j
mi

国2-10定子电流仿真结果

根据直接转矩控制的特点，启动时由于磁链尚未建立，而PI为饱和输出，给定转

矩恒定，因此启动电流较大，经过0．07s左右启动完全，电流减小至稳态。

4．磁链仿真结果：

仿真给定磁链幅值为lWb，由圈2一11、2．12可见，系统不到O．05s的时间磁链即

可完全建立，磁链幅值控制在给定范围内，磁链轨迹为较规则的圆形，O 3s后随着给

定转速的提高，定子磁链频率升高。
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澎搂饕。悸幢蠖姥姥悸影落谬够《

嘲2-11定于磁链仿真结果

图2-12定千碰链轨迹
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第3章基于多采样率的直接转矩控制系统

3．1多采样率理论简介

采用统一的速率对系统进行采样与控制的数字系统为单采样率数字控制系统，这

种单采样率控制系统的数学模型及相应的分析设计过程相对简单，已广泛应用于生产

和生活中。但是，对于大多数的复杂系统，采样和控制均采用统一的采样速率是不太

现实的，比如系统的输出量之间的变化速率可能差异很大，并选取了不同的传感器，

彼此工作于不同的采样周期下，而控制信号可能采取统一的速率刷新；再如分布式系

统、网络化控制系统中，各子系统或检测、执行环节都不可避免地存在采样周期的不

同，这些因素都促使人们开始研究多采样率控制系统。

系统的多个输入输出量不能工作在相同的采样频率下，而在同一个系统中采用了

多个采样频率，我们称这类具有两个或者两个以上不同采样周期的采样器或保持器的

数字控制系统为多采样率数字控制系统【7J。如图3．1所示为数字控制系统的结构图，

虚线表示的为离散时间信号，实线表示的为连续时间信号。U，(f)∈R”和Y，(r)∈Rp分

别是连续时间被控对象的输入向量和输出向量，它们通过保持器和采样器分别与数字

控制器的输出向量v(七)和输入向量w(七)接口，，．(后)是数字控制器参考输入向量。当采

样器和保持器工作在不同的采样周期下，即形成了多采样率系统。根据各采样器和保

持器的采样周期之间的关系，多采样率系统可分为输入多采样率数字控制系统、输出

多采样率数字控制系统和广义多采样率数字控制系统。

图3—1数字控制系统

3．1．1输出多采样率理论

在图3．1所示的数字控制系统中，被控对象的输Nu。(r)是数字控制器的输出1，(七)

以固定的刷新周期瓦再经保持器得到的，而数字控制器则是以不同的采样周期

乙(汪1,2，⋯，P)对被控对象的输出各分量儿(f)进行采样，得到w(k)，且

瓦≤ro(f=1,2，⋯，P)。也就是说，在周期ro内，甜。(f)的各分量只改变一次，但是却数

次检测被控对象的输出Y。O)的各分量，称这类系统称为输出多采样率数字控制系统，

通常假定瓦与ro&f司满足整数倍关系：
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瓦=N，L，f=1,2，⋯，P (3-1)

其中，Ⅳ。(扛1,2，⋯，P)称为输出采样重数。

对多采样率控制系统模型的数学描述通常有时域模型、频域模型、小波模型等。

这里给出输出多采样率数字控制系统时域模型中的状态空间模型描述。

如图3-2是一个典型的输出多采样率数字控制系统，在该系统中，被控对象∑。是
一个线性时不变连续时间系统，其状态方程描述为：

r·

{xc=4t+忍％ (3—2)
【以=e％

其中，Xc∈R”，材。∈R”，Yc∈Rp分别是被控对象的状态向量，输入向量和输出

向量。

图3—2输出多米样翠数孚控制系统

被控对象罗。的输入向量材一～甜。均由数字控制器y。以统一的采样周期To刷新，』·一。 01 ⋯’』-一”

数字控制器对被控对象的输出虬。一％依次以0，～乙为采样周期进行采样，作为反馈

信号输入，这里称To为输入采样周期，弓。～乙为输出采样周期，其输入和输出采样周

期之间满足式(3．1)的关系。

以瓦为采样周期，设保持器为零阶保持器，连续时间的被控对象∑。的状态方程
(3．2)可以离散化为【刀：

r

{虹(七+1)瓦】=Ax(kTo)+au(kTo) (3．3)

【y(kTo)=Cx(kTo)
。。

其中，A=e4％，B=rP47置办，c=cc。
由于保持器为零阶，可解出式(3·2)状态量的表达式为：

x(f)：P郇一m)x(kTo)+(～e缸B。dru(kTo)，蝎≤f≤(七+1)瓦(3-4)
记e的第衍亍为e，咒(r)的第f分量为儿O)，由式(3-3)和(3—4)得：

儿o)=CfP4(t-kro’x(kro)+C,(一船。P以7玩d似(七瓦)，七瓦≤f≤(k+1)To (3．5)
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定义扩展输出向量：

Y。(忌To)=

同时定义相应的矩阵：

e=

Cl

ClP4‰

Cle4‘ⅣI一1％

Yl(kTo)

Yl(kTo+01)

y,[kro+(Nl一1)乃I】
●

●

Yp(kTo)

Yp(kTo+％)
；

Yp[kTo+(Ⅳp一1)乙】

，De=

0

C。p咱囊r

CI fN!-1)TyI e幻Bm

0

cp0 eA07B,flf

q r。％P47皿df

(3-6)

(3-7)

根据式(3-4)和式(3．5)，扩展输出向量满足

儿(七五)=C。x(kro)+D．u(kTo) (3-8)

合并式(3．3)和(3．8)，即可得到输出多采样率控制系统的状态空间描述：

Ix[(七+1)To】=Ax(kTo)+Bu(kTo) ，，，n、

【Ye(kTo)=C。x(kro)+D。u(kro)
、7

式(3．9)表明，对系统输出用多采样率进行采样，相当于在维持系统采样周期仍是：to

的情况下，将系统的有效输出由y(kro)扩展为y,(kro)，由于增加了检测输出变量的次

数，相当于扩展了系统的有效输出的个数，因此有利于获取更多的被控对象的信息，

特别是当各M足够大时，可使输出多采样率系统在闭环特征值或者闭环特征结构的配

置等方面具有类似直接状态反馈的能2tn。

3．1．2输入多采样率及广义多采样率理论

与输出多采样率系统相对应，如果在图3-1中所示的数字控制系统中，数字控制

器对被控对象的输出y。(f)的各分量均以相同的采样周期瓦进行采样，得到采样后的信
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号w(k)，而被控对象的输入Ⅳ。(f)则是由数字控制器输出v(k)的各分量以不同的刷新周

期咒(f=1,2，⋯，m)再经保持器得到，通常有L≤ro(，=1,2，⋯，聊)，称这类系统为输入多

采样率控制系统。通常假设死与瓦之间成整数倍关系：

ro=N。瓦，(扛1,2，⋯，聊) (3—10)

其中，N，(f_1,2，⋯，m)称为输入采样重数。

在广义多采样率数字控制系统中，不但控制器输出向量1，(后)和输入向量w(k)中各

分量的采样周期可以不同，而且v(k)各分量的采样周期瓦和w(k)中各分量的采样周期

L之间的关系也可以是任意的，但是，通常设定各采样周期之间有整倍数关系，即：

乙=虬T，待l，2，⋯，m (3-11)

乙=Ⅳ“Z，待1，2，⋯，P (3—12)

其中，T为基本采样周期，令Ⅳ为所有M，禾口Ⅳ埘的最小公倍数，则ro=Ⅳ丁称为帧

周期，整个多采样率控制系统在以ro为周期下同步。这类控制系统是在最广泛意义下

的多采样率数字控制系统。

由于本文主要研究输出多采样率在磁链观测中的应用，故输入多采样率及广义多

采样率理论在此不做过多叙述。

3．2输出多采样率理论在交流调速系统中的应用

在交流调速系统中，适当地提高对电流电压的采样频率可以获得电机运行时的更

多信息，从而提高电机控制系统的动、静态性能。因此，为打破逆变器对开关频率的

限制，将输出多采样率理论用于交流调速系统中，将逆变器和异步电机作为被控对象，

将DSP作为系统的控制器，以某一固定周期更新逆变器的输入，在此期间数次采样电

机的定子电流电压，以捕捉系统更多的信息。

对于直接转矩控制系统来说，准确地估计定子磁链决定着整个系统的控制性能的

好坏，本文将上文提及输出多采样率理论引入到直接转矩控制系统中，描述了输出多

采样率下电机的数学模型，推导出了基于输出多采样率控制的磁链观测方法，用来估

算定子磁链。

为方便描述，将本文2．1．1节定子两相静止坐标下电机的数学模型改写成状态方程，

选取定子电流‘、定子磁链虮为状态变量，考虑在一个采样周期内转速近似不变，则

异步电机的状态方程为：

r ·

{x(f)=Ax(t)+Bu(t) (3．13)
【J，(f)=Cx(t)

式中 x(f)=【f y}】T=【‘／,p 5c，。口虮口】T；

J，(，)2【幺0】1；
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Ⅱ◇)2【“孵‰】1；

么=陵甜曰榭叫m
么112一q，+COrJ，42=a2I—q哆，，4l=乞，，42=0

马l=ql，岛l=I

，=∞一[Ⅻ
q 2专+专，吧=去～，=壶，乞一R；
仃：生生二堡。
LsLt

在kT时刻，系统的输入为心=u(kT)，状态变量为X。=x(kT)，输出为Yk=．v(kr)。

设被控对象输出的采样周期为乙，输入采样周期为T，Uk在整个采样周期T中保持不

变。以T为采样周期将(3．13)离散化，令(G，H，C)代表其对应的离散化系统【141，有：

G=P盯，H=C eA'dtB (3—14)

以乙为采样周期将(3—13)离散化，令(Gm，Hm，c)代表其对应的离散化系统，有：

q=P肌，巩=r。eAtdtB(3-15)
同时满足： 乙=T／N (3—16)

采用提升方法，可将系统的离散状态方程表示为：

』xM=Gxk+Hut(3-17)
【瓦=CoXt+Don七

其中，瓦定义为：

计算可得：

Yk
2

y(kT)

y(kT-I-L)

y(kT+(N一1)乙)

Co=

Do=

C

CG脚

cG：_1
0

CH用

c∑』Nlo-2G7H册

(3-18)

(3-19)

(3-20)
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若C。可逆，且口c01存在，司求出系统状态量的表达式：

xt=Cil(一I—DoUI) (3—21)

C。可逆的条件是：对于(3—13)所示的连续系统(A，B，C)，其能观测性指标集为

如l，．一，Vp}，p为系统输出个数)，若(3—16)式定义的Ⅳ满足Ⅳ≥也o=1，⋯，p)，贝JJ N(3-19)

式定义的C。，对几乎所有的r均为可逆。

本文中取采样重数N=2，对系统的输入即逆变器的控制周期为T，而对系统的输出

即电流电压信号的采样周翌选择为乙，且丁是乙的2倍。分别以r和乙为采样周期得
到对应的系数矩阵G、H、G肘、H，，考虑到T和乙都很小，实际中仅为微秒级，因

此分解后省略其二次方及以上项，可以得到系统离散化后的相应系数矩阵：

G一∥川捌，=[，并1，强：] 仔22，

Ⅱ=cfP～衍，B≈TB=I：：I’ c3—23，

G．=ear-≈(I+啪=[，麓1，豫：] p24，

”【'e～dt]B耻段] (3-25)

式(3-18)系统的输出可表示为：

兄=丘t 2【-J，(耵)y(kT+乙)J
(3．26)

=[幺(七r)‘卢(玎)‘。(灯+乙)‘芦(灯+乙)j1
式(3．19)、(3．20)可简化为以下形式：

．弘甜-[MI⋯小b溉毒](3。27，
oo一Ⅲ=k](3-28，D。=I cH。I

2

L B11 I ’

根据式(3．27)可知，只要A矗存在，则C。可逆，由式(3．19)对系数矩阵的定义可知：

钳=指[去一≯]
因此，A矗总是存在的，因此总是可以由(3—21)得到状态变量x。，

‘、帆，具体表达如下：

黾=【最Ic，三】r=G1(乏。一‰％。)

实际中只需要计算定子磁链，将式(3-26)、(3—27)、(3—28)带入(3-30)，

(3-29)

即观测出状态量

(3·30)

可以得到定子磁
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既溯=也溺+也葛：孙F曙溺 p3t，

其中，胪[≥2]，庐卜L-b．乏]，产[≥乏]；
61：上：堡生生!±互堡堡垒±§垒生±圣生生!生；
jljm 《七Lr《

62：土竺生!生兰!!：互堡生：§墨生±互竺：刍!!：．
jijm 《+Lr《

魄=毒糍；
64=一i1而L,L2,arco,；
睁茜2 2

2；

66_惫。
计算得到两相静止坐标系下的七丁磁链分量后，根据式(3—19)即可计算出kT时刻的

转矩，具体公式为：

乏(七丁)=三¨‰(灯)如(灯)一％(灯)幺(灯)】(3-32)
根iN(3·31)、(3—32)估算出的定子磁链及转矩分别与各自的给定进行滞环比较，再

查询开关表得到下一时刻的开关状态，此即基于多采样率的直接转矩控制方法。

虽然基于多采样率的定子磁链观测方法与传统的zf—f模型计算磁链方法相比要复

杂很多，但是由于D、E、F系数矩阵除转速以外的系数均可离线计算得到，因此不会

增加DSP过多的运算量。并且该方法只与定子电压、电流的当前值有关，而与历史值

无关，因此同传统的、U—f模型计算磁链方法比起，该方法的磁链的计算是静态的，无

初值问题和误差累积问题。

3．3基于多采样率的直接转矩控制系统的Simulink仿真

3．3．1模型的建立

根据3．2节所介绍的基于多采样率的定子磁链观测方法，搭建了基于多采样率的直

接转矩控制系统的仿真模型。为了不失一致性，电机参数同2．3．1节模型所采用的参数

相同，仿真模型如图3．3所示：
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图3．3多采样率直接转矩仿真模型

由于算法最重要在DSP上实现，所以为了和实际更加贴近，系统的主要部分

Multifai采用C语言编写的S函数完成，其编程思路与DSP上实现基本一致，因此移

植起来非常方便。该模块的输入依次为：定子两相电流is af、is bt、给定转矩￡、

给定磁链FaiG、转子机械角速度国，由于参与计算的实为转子电角速度，因此要对国

做乘上极对数的处理。模块的输出依次为：六路PWM开关信号Sabc、定子磁链两相

分量faiab。

系统采用3．2节所介绍的采样重数N=2的多采样率直接转矩控制方法，选择电流

电压采样周期乙为50蛉，系统的控制周期r为100邺。当到达电压电流的采样周期时，

首先判断是奇数次采样还是偶数次采样，若是奇数次采样，将当前的电压电流值分别

进行Clarke变换并保存，输出的开关状态不变。另外，为了与实际系统一致，定子电

压采用直流母线电压结合开关状态进行重构；若为偶数次采样，将当前采样的电流信

号进行Clarke变换，并利用奇数次存储的电压电流值以及当前转子电角速度的信息根

据式(3．31)计算出打时刻的定子两相磁链，继而算出磁链幅值，再由式(3．32)计算出转

矩。根据给定磁链幅值、转速PI调节输出的给定转矩进行滞环调节，得到磁链及转矩

的变化方向，再由定子两相磁链的幅值及角度关系确定磁链所处的扇区位置，最后查

询开关表得到应施加的电压矢量，根据电压矢量得到六路PWM开关信号送入逆变器。

3．3．2仿真结果及分析

模型给定转速在0．3s时由80rad／s阶跃升至100rad／s，负载转矩在0．5s时由4N．m

阶跃升至8N．m。以下为仿真结果：
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图3—6定子两相电流仿真结果



塑室耋塑查耋堡圭塑塞圭耋堡丝塞 塞!!至

圈3-7定于两相磁链仿真结果

⋯n
图3-8定子磁链轨迹

由仿真结果可知，系统可以很好的跟踪给定转速，输出转矩可以稳定在负载转矩

附近，磁链轨迹在启动时经过短暂的调整后成为较好的圆形，因此，将多采样率应用

于直接转矩控制系统中的磁链观测取得了预期的控制效果。
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第4章交流调速系统的硬件设计

4．1系统的总体结构

交流调速系统是实现交流调速控制理论的载体，硬件设计的可靠性对于一个系统

来说至关重要。因此，合理地选取器件、设计电路以及制作PCB板是搭建一个安全可

靠的实验系统、验证新算法的必要条件。

本系统选用典型的交一直一交电压型变频电路，主要分为以疋M为核心的主电路

及以TMS320F2812为核心的控制电路两大部分。如图4．1为该系统的总体结构：

广＼080 整流

电路

Fo

逆变

电路

慧f l光电隔离驱动传感器I
儿乜唧闻说训

电流

传感器

PDPINT PWMl～6

SCI硼Ms320F28 1 2
QEP

EMU 最小系统A，D 调理电路

M

光电

编码器

图4-1交流调速系统结构框图

该系统包括：三相不控整流滤波电路、以IPM为核心的三相逆变电路、基于

TMS320F2812的最小系统、光耦隔离驱动电路、基于霍尔传感器的电压电流检测电路、

信号调理电路、光电编码器的速度检测电路，上下位机的通信电路等。

如图4．1所示，380V的交流电通过整流滤波电路得到平滑的直流电压，为口M供

电，由ⅢM构成的逆变电路为异步电动机供电。TMS320F2812是本系统的核心控制器，

它通过检测元件获得电机的定子电压、电流、转速并通过控制算法得到PWM开关信

号控制逆变电路。同时，TMS320F2812实时监控系统运行的状态，一旦出现过压、欠

压、过流、过热等故障，便会立即进入功率保护中断，封锁PWM输出，并提示故障

的发生。

4．2主电路的硬件设计

实验中采用宜宾力源电机有限公司生产的YIOOL-4型三相鼠笼型异步电机作为被

控电机，其参数为：额定功率2．2kW，定子额定电压380V，定子额定电流5A，额定

频率50Hz，额定转速1420rpm。下面对系统的硬件电路的设计进行详细的介绍。
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4．2．1整流电路

整流电路选择三相不控整流拓扑，整流滤波电路如图4．2所示：

W

l

图4．2整流滤波电路

为了避免电网因雷击等因素导致的浪涌电压损坏功率器件，在进线端各相间分别

加了压敏电阻R1-R3，当过电压产生时，压敏电阻短路吸收浪涌脉冲，使得断路器F1-F3

断开，有效地保护了后级功率器件。同时，为了抑制输入各相对地间的共模干扰，在

各相与地间分别加了Y电容C1．-．C3。

整流桥选择三相不可控整流模块，通过整流二极管的峰值电流即电机最大负载时

的峰值电流，为电机额定电流的5~6倍，取L=27．5A，则流过整流二极管电流的有效

值为：

厶=怯厂杈硼=去纠5．9A (4-1)

整流二极管电流额定值为：

厶=(1．5～2)羔215．2—25．3A (4—2)

由于滤波电容充电电流的影响，需留一些电流余量，选择，Ⅳ=30A。

二极管的额定电压额定值：

UⅣ=(2～3)U二=(2～3)42水380=1200V(4-3)

根据以上的计算结果以及实际的市场供应情况，本设计的整流桥选择型号为

6R130G．120的整流桥堆，它的额定电流为30A，反向耐压值最大可达1200V。

由于三相不控整流电路输出的直流电压含有大量的脉动成分，此外逆变部分产生

的脉动电流及负载变化也使直流电压产生脉动，因此要在整流和逆变电路之间加入大

电容滤波环节，整流滤波以后的母线电压大约为：

Uoc=42宰∽=537V (4-4)

滤波电容值理论上应该取较大值，但是从体积和价格考虑，选用四个6801LtF／450V

的电解电容C4．'-C7，两两并联后再串联。

由于电解电容的电容量有较大的离散值，电容组的电容量常不能完全相等，这将

使得它们承受的电压不相等，因此在电容旁各并联一个阻值相等的均压电阻R5、R6。
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另外，在上电瞬间，电容两端电压不能突变，相当于短路，此时会产生很大的充电电

流为电容充电，为了对器件进行保护，限制开机浪涌，选取了R4(30t2／20W)、继电器

(JQX．105F．1)、二极管D2构成了限流启动电路，开机通电一段时间后，由DSP发出短

接信号，继电器动作，切除启动电阻R4。R7和发光二极管LEDl除表示电源是否接通

以外，主要用于主电路切断电源后滤波电容上的电荷释放情况的指示，以免残留在电

容上的较高电压造成人身伤害。

4．2．2逆变电路

智能功率模块口M不仅把功率开关器件和驱动电路集成在一起，而且还集成有过

电压，过电流和过热等故障检测电路，并可将检测信号送到DSP作中断处理。它由高

速低工耗的管芯和优化的门级驱动电路以及快速保护电路构成，即使发生负载事故或

使用不当，也不容易损坏PM。三菱mM以其高可靠性，使用方便赢得越来越大的市

场。因此，本设计逆变器电路的功率器件选用三菱公司的PM50RSAl20智能功率模块，

其额定电压为1200V，额定电流为50A，最高工作频率为20kHz。该模块含七个IGBT

及六个续流二极管，PM50RSAl20内部电路如图4．3所示。

图4-3 PM50RSAl20内部电路图

根据芯片手册，使IGBT导通的开启电压阈值为1．5V，关断阈值为2．0V，为低电

压有效。为确保IGBT完全开通及关断，本设计采用的导通电压值为0V，关断电压值

为15V。另外为避免上下桥臂直通，推荐的死区时间大于3肛s，本设计选为5．12邺。

为控制关断浪涌电压和续流二极管恢复浪涌电压，保护口M不会因为过高的dv／dt

而损坏，在口M的直流输入端PN之间并联一吸收电容，选用CDE941C系列无感吸收

电容(0．47心／1200V)，可以保证较好的浪涌吸收效果。

该款mM内部集成有各路IGBT的驱动电路及异常情况检测电路，例如：口M内

部实时检测IGBT的电流，当发生严重过载或直接短路时，会产生过流(OC)保护及短

路(SC)保护；在靠近IGBT的绝缘基板上安装了温度传感器，当基板过热时，产生过温

(OH)保护：当驱动电源过低时会增加导通损坏的可能性，因此mM自动检测驱动电源

电压，当其低于一定值且超过lOgs时，发生欠压删V)保护。当发生任_种保护时，IPM
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的FO脚均会输出低脉冲故障信号，同时使输入无效。在FO输出故障低脉冲结束后，

会自动复位，同时使输入有效。当发生短路故障时，FO输出低脉冲的时间为1．8ms，

而过温保护时间则会长一些。因此必须在故障信号复位前令DSP将PWM输出置为高

阻，迅速封锁输出，以避免重复故障而导致结温升高损坏口M。

IPM等功率器件在使用时的散热问题值得注意，使用散热器是目前最通用有效的

方法，合适的散热器可以把PM等功率器件的热量辐射到周围空气中。散热效果的好

坏主要由散热器的大小与厚度来决定。除了采用散热器外，本设计还使用了两个+24V

供电的风扇以达到更好的散热效果。

4．2．3功率驱动

通常在交流调速系统中，主电路和控制电路之间必须经过电气隔离，因此，PM

的六路桥臂控制信号、一路制动信号以及四路故障信号均需要与DSP进行隔离。在本

系统中，DSP产生的PWM信号必须用高速光耦进行隔离，一般要求光耦的传输延迟

时间t唧及tPHL小于0．8炉，共模抑制比CMR大于10kV／烽，故本设计选择了IPM专

用的高速光耦HCPL4504。光耦隔离驱动电路如图4—4所示：

U2

HCPL4504

图4-4 PWM信号的光耦隔离电路

上图为U相上下桥臂控制信号的光耦隔离电路。PWMl和PWM2为DSP输出的

PWM信号经CPLD处理后的信号，UU为PM U相上桥臂的控制信号，LU为下桥臂

的控制信号。当PWMl为高，PWM2为低时，光耦U1导通，U2截止，UU为低于0．4V

的控制信号，LU为15V关断信号，上桥臂IGBT开启，下桥臂关断；反之，当PWM2

为高，PWM2为低时，U2导通，Ul截止，下桥臂IGBT开启。这种连接方式共用一

个限流电阻R19，一旦出现失误使得PWMl和PWM2的信号相同时，光耦的二极管不

会导通，IGBT不会开启，有效地避免了误操作导致上下桥臂直通的情况。上拉电阻

R21和R22选择20kQ。在输出端的+15V电源和地间均加了0．1心的去耦电容。而IPM

的四路故障输出信号及制动信号均可以选择C11P10毗00％的低速光耦进行隔离，本
设计选择PC817。



西南交通大学硕士研究生学位论文 第37页

4．2．4开关电源

开关电源为口M提供驱动电源、为控制电路提供电能。因此，系统要稳定运行，

首先就必须保证电源能够提供稳定、可靠、纯净、足够的电能，否则就可能导致器件

的损坏以及电路的不稳定[21。

对于IPM来说，当控制信号(栅极驱动)与主电路共用～个电流路径时，由于主回

路存在很高的di／dt，会使在具有寄生电感的功率回路产生感应电压感应到栅极，把原

本截止的IGBT导通，因此，IPM驱动电源要采用相互隔离的驱动电源llsl，因上桥臂3

个IGBT的触发脉冲的参考地是悬浮的，故上臂触发脉冲需3组相互隔离的电源，而

下桥臂3个IGBT的触发脉冲是共参考地，只需一组供电电源。PM50RSAl20允许的

驱动电源电压范围是13．5V～16．5V，过高则会使栅极损坏，过低则会使控制信号无效。

本设计选择15V的典型值。

对于控制电路部分来说，最小系统板采用5V供电，检测电路的一部分运算放大器

及传感器需+15V双极性供电，继电器需24V供电，光电编码器需24V供电。

因此，为了简化整个电路的设计并提高系统的稳定性和精度，选择了专为口M的

逆变装置设计的开关电源JSl58。该电源具有9路输出，其中8路隔离，并具有输出电

流强劲，输入电压范围宽，带负载能力强，保护全等优点。其输入直流电压范围为：

170V～700V，额定功率60W，输出电压包括：5V(300mA)，24V(2A)，士15V(200mA)，

15Vx3(150mA)，15Vxl(300mA)。本设计中，+5V供最小系统板使用，士15V供运放和

霍尔电流传感器等器件使用，+24V供继电器、光电编码器以及风扇使用。
‘

为了避免强弱电间相互干扰等潜在危险以及保证调试时的灵活性，JSl58的供电并

未采用三相电源整流滤波后的直流电，而是采用220V市电经单相整流滤波后得到的直

流电，这样可以在主电路不上强电的情况下进行软件调试，同时也保证了在整个系统

上电时，先上弱电后上强电，断电时先断强电后断弱电，以确保器件的安全。

4．3控制电路的硬件设计

控制电路部分包括以TMS320F2812为核心的最小系统、信号调理及外围接口电路

等，下面分节介绍。

4．3．1以TMS320F2812为核心的最小系统

TMS320F2812是TI公司推出的32位定点DSP控制器，主频高达150MHz，片内

整合了Flash存储器、快速的山D转换、增强的CAN模块、事件管理器、正交编码电

路接口、多通道缓冲串口等外设，因此具有强大的控制和信号处理能力，能够实现更

高精度的处理任务。其高效的内核、丰富的函数库、特有的片内外设使它在高精度伺

服控制、变频电源、UPS电源等领域得到了广泛的应用【191。TMS320F2812中的两个重

要模块具有以下突出特点[20-22J，使其能够完成更为复杂的控制任务：

1．事件管理器(EV)
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(1)定时器／比较器模块可在事件定时、采样环路及PWM生成方面降低CPU

开销；

(2)可编程死区设置省去了外部死区控制逻辑；

(3)捕获单元和正交编码电路能够同转速检测元件直接接口；

(4)功率保护中断为系统提供了无条件的保护。

2．～，D转换模块

(1)12位分辨率；

(2)多达16个多路复用模拟输入通道；

(3)可由事件管理器直接触发，达到零CPU开销；

(4)转换自动序列发生器不需要CPU干预时可以提高吞吐量；

(5)80m的转换时间以获得更高的采样率。

因此，TMS320F2812的选用使得交流调速系统的控制部分设计大为简化，增强了

系统的可靠性，缩短了设计周期。本设计采用以TMS320F2812为核心的最小系统，包

括TMS320F2812芯片，CPLD芯片、电源管理芯片、外部扩展存储器、复位及时钟电

路以及JTAG仿真接口。其资源的分配如图4．5所示：

图4·5最小系统板资源分配

由于TMS320F2812的内核采用1．8V，I／O口采用3．3V供电，因此电源管理芯片

采用TI公司专为DSP提供的TPS73HD318，它不仅能够提供+3．3V和+1．8V的电压，

还能在上电同时输出200ms的复位信号对TMS320F2812进行上电复位。

时钟电路选择电路简单、体积小，频率为30MHz的无源晶振。

TMS320F2812采用哈佛总线结构，能够并行访问程序和数据存储空间，并且提供

了外部并行总线接口(XrNTF)，方便外部扩展存储器，本设计扩展了一片256Kx 16的

静态RAM存储器CY7C1041CV33。

TMS320F2812中的六路PWM信号、QEP接口、功率保护输入PDPINT、串行通

信接口SCI以及部分I／O 121均与一片型号为XC9572XLTQl00的CPLD相连接。由于

外部的逻辑控制信号高电平为5V，而DSP的I／O为3．3V，CPLD的]JO口兼容5V与

3．3V，因此省去了电平转换芯片。另外，应用CPLD对信号进行逻辑运算可省去外部

复杂的逻辑电路，使电路设计更加简单灵活。在本设计中，为了避免误操作导致六路



西南交通大学硕士研究生学位论文 第39页

PWM上下桥臂直通，采用CPLD对DSP的六路PWM信号进行检测，一旦出现上下

桥臂信号相同的情况，CPLD强制输出六路关断信号，从而省去了硬件互锁电路。另外，

对于系统的保护信号，包括硬件过流信号／OC及pM的故障信号FO，二者应具有相同

的中断响应等级，因此两路信号在CPLD内做与逻辑后进入DSP的功率保护中断输入

脚PDPINT，只要任一信号故障，均可立即出发功率保护中断。对于SCI、QEP电路，

由于对应信号的高电平为5V，所以送入CPLD进行电平转换。

值得注意的是，相对于DSP的I／O口，PDPINT及QEP均为输入信号，为避免干

扰引起的尖峰脉冲导致误操作，可利用2812自带的I／O口量化功能进行滤波，通过设

置量化寄存器GPxQUAL可以实现这一功能。

4．3．2母线电压检测

对于交流调速系统来说，定子电压是完成算法的一个重要的测量量，．同时为了保

证系统的正常运行，过压欠压的判断也十分必要。本设计直接检测母线电压，根据逆

变器的开关状态即可得到定子相电压。

母线电压检测采用LEM霍尔传感器LV28．P，该传感器通过磁补偿原理进行检测，

具有高精度、低温漂、共模抑制比强、频带宽等特点。LV28．P的原边额定有效电流为

10mA，原边与副边电流转换率为1000．2500，由于传感器输出的是电流信号，因此需

要在输出并联一电阻将其转化成为电压信号再进行调理。电路如图4-6所示：

图4—6电压检测电路

LV28．P采用±15V供电，由于本设计母线电压在520V左右，因此原边电阻R60

选用52kfl，将原边电流限制在10mA左右，此时副边输出电流在25mA左右，用100Q

的电阻将输出的电流转化成2．5V的电压信号，经过R65及C35的低通滤波后进入

LF353构成的电压跟随器，以提高输入阻抗。由于mS320F2812片内A／D的电压输入
范围是肚3V，所以在LF353的输出端加了3V稳压管以避免过压和负压损坏片内A／D。

4．3．3电流检测及过流保护

交流调速系统中，定子电流检测的精度和实时性是整个系统控制精度的关键，由

于三相定子电流满足乇+乃+岛=0，因此只要检测其中两相电流，就可以得到三相电

流。测量电机定子U、V相电流的传感器选用LEM霍尔传感器LA58-P，该传感器为
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±15V供电，原边额定电流50A，原副边电流比例为1A：lmA。由于被控电机的额定

电流只有5A，为提高测量精度，令流过待测电流的导线穿过传感器的中心孔三次，使

原副边电流比率变为1A：3mA。检测电路如图4．7所示：
k

+15V

L
I鹌1

bK n
r 1＼-

I-N1L4U4 3L J

限一
r

图4．7电流检测电路

由于定子每相电流为交流信号，检测得到的电压信号为双极性，但DSP的A／D要

求被测信号为O～3V的单极性信号，因此需要添加电平平移电路，将双极性的电压信号

平移成单极性信号。平移电平由TL431产生，TL431是一个三端可调稳压器，根据上

图，其输入和输出电压满足关系式：

Vo=(1+嚣)％(4-5)
其中，％-2．5V，在图4-7中，TL431的输出电压Vo=3V，R27和R29构成平移

电路，使得传感器的副边输出电流，和输入A／D的电压Vo．满足：

吃，=
2

(4-6)

本设计将15A作为装置的检测上限，此时传感器副边输出电流为45mA，根据上

式可得经过电平平移后得到电压2．9V，因此最大电流时检测电路输出电压没有超过

A『D的上限。

过流检测对于整个系统的安全稳定运行来说至关重要，当意外发生致使电流过大

时，要求系统迅速做出反应，通常的做法是通过A／D采样得到电流大小后判断是否过

流，但软件判断过流往往有失快速性，因此本设计采用硬件检测方式直接判断三相电

流是否过大，一旦过流发生，同PM的FO信号一样，直接送入DSP的PDPINT引脚

产生功率保护中断，有效地缩短了系统响应的时间。过流检测如图4．8所示：
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图4-8过流检测电路

过流检测的输入m+．及Ⅳ+．分别为电流检测电路中跟随器LF353的输出，未经过

平移处理，具体位置如图4．7。运放U6A组成加法电路，根据岛=一(‘，+L)得到W相

的电流检测信号。将三相电流检测信号经过D7、D8、D9整流及R47、R56的处理得

到待测三相电流对应电压的正负包络信号。为了便于对电路功能进行说明，图4．9为

PSIM对此部分电路的仿真结果，上图为输入的三相对称信号，下图为输出的正负包络

信号：

●-■9

图4-9过流检测仿真示意

将得到的正负包络信号分别送入U7A和U7B组成的电压比较电路，比较电压分

别取为2．79V及．2．79V，若电流检测信号的幅值超过2．79V，说明定子电流幅值超过

15A，比较器输出为负，／OC输出为0V，引发功率保护中断，将PWM信号封锁。因

此，通过图4-8所示的过流检测电路，可以实时判断三相定子电流的峰值是否超过设

定值，从而实施及时的保护措施。

4．3．4转速信号检测

在电机的闭环控制系统中，高速、高精度的传感器以及相应的处理电路是必不可

少的。光电编码器输出数字信号，容易实现高分辨率、高精度的检测，在现代电机检

测技术中得到了广泛的应用。光电编码器和DSP的QEP电路配合使用为电机位置和转
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速测量提供了很好的解决方案123J。

本系统采用欧姆龙公司的E682一CWZ6C型增量式旋转编码器进行转速检测，它的

供电范围是5～24V，有A、B、Z三相输出。其中A、B相用于测速，Z相在一个固定

位置发一个脉冲，可作为复位相或零位相来使用。编码器输出须经过高速光耦隔离，

再送入控制器处理。将光电编码器的输出和其+24V供电电源与光耦相连，A相编码脉

冲的接口电路如图4．10所示：

+

A

R62
12

148

U8

·NCVcc

·+D正N

}州OT
·N()Gnd

鞠[AOUT橱==C33
6N137 j■

图4．10正交编码脉冲的接口电路

隔离光耦选择高速光电耦合器6N1‘37，R62为限流电阻，由于6-N137的正向导通

电流最小为6．5mA，最大为15mA，正向导通电压为1．4V，本设计取正向导通电流为

10．4mA，限流电阻R62取值为2kfl。6N137的输出电路属于集电极开路电路，必须在

第6脚加一上拉电阻R63。另外选择高频特性好的0．1心陶瓷电容作为去耦电容，并在

布线时紧挨电源引脚8。

4．3．5其他接口电路

1．PWM信号接口

为提高六路PWM信号的驱动能力，选择74HCl4对CPLD输出的PWM信号进行

处理及整形，并在输出加10kf2上拉电阻。电路如图4．11所示：

VCC。

U5 I‘
加劬白由由由由

P、们Ⅵ1 1 2 l UL

PWM2 3 嚣 慧，4 一． LU

PWM3 5 ：： ：0 6 一． U、

PWM4 9 兹 茹 ；一 一．
LV

PWM5 11 c^ c、，1 10 U、j

PWM6 13 ：： ：0；12 1．
L、)l

7 ⋯GNDVCC 14',vcc—广一
jf 74HCl4

图4—11 PWM输出接口电路

2．逻辑信号接口

为了系统的灵活性和兼容性，DSP的最小系统上添加了一片CPLD，对于外部输

入CPLD的逻辑信号，包括IPM故障信号信号FO，．过流信号／OC，光电编码器输出信
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号AOUT、BOUT均做了简单的滤波整形处理，如图4．12：

U2F

鼍f

图4．12逻辑信号处理电路

3．通信接口电路

本设计通过串口SCI与上位机进行通讯，接收控制指令及发送系统运行时的参数

状态，选用RS232串口通信协议。因此需要将RS232的±12V信号转换成与CPLD相

匹配的0～5V信号。本设计选用了MAX232C作为电平转换芯片。接法如图4．13：

4．4硬件电路的抗干扰设计

图4．13电平转换电路

对于交流调速实验系统来说，由于存在较多的功率器件，并且工作于较高的开关

频率下，整个系统存在很大的电磁干扰，因此在电路的设计以及布局布线中要采取一

系列的措施以抑制干扰。

在器件布局过程中，将电路按照电气性能进行分区：数字电路区(干白干扰且产生干

扰)、模拟电路区(怕干扰)、功率驱动区(干扰源)，因此本系统将主电路、2812最小系

统板和信号调理电路分成三块PCB板，并保证三者之间的连线尽量短。

主电路板来对布局布线的要求相对较高，要求强电与弱电之间走线应尽量相互远

离，原则上为6mm以上，强电与强电之间应保持2．6ram以上，最小线间距可根据计

算公式：
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3．2+0．008木(V-300) (4—7)

来计算，其中，V为两线间的压差。必要时可以在两线间开槽以提高耐压。否则，线

间距过小，容易产生拉弧现象。对于流过较大电流的走线，应加宽线宽，或采取双面

走线，中间加过孔，一般lmm线宽对应1A电流。

针对口M，在上桥臂接口电路间、上桥臂和下桥臂接口电路间以及隔离光耦的初

级和次级间的寄生电容都会产生噪声。不合理的布线会导致器件误动作而受到损坏。

因此，驱动电路的精心安排和光耦隔离电路的仔细走线都是需要的。因此，以下几点

是本设计中所遵从的原则：

1．PCB板的整体走线不能布得太过拥挤，否则口M开关动作会使得线间电位发

生变化。

2．隔离光耦的输出脚和IPM的控制信号输入脚之间的走线应该尽量短(最远

2～3era)，长的走线容易拾取电路其他部分的噪声。PCB布线不应增加光耦初级到次级

的电容。

3．口M采用四组相互隔离的驱动电源，以避免噪声。PM的驱动电源端子应接一

个至少10心的退耦电容且尽量靠近PM引脚，该电容帮助过滤共模噪声并提供口M

栅极电路所须电流。

4．隔离驱动光耦的输出也即ⅢM控制信号输入端的上拉电阻应该足够的小，以避

免口M控制信号输入端拾取噪声，但又要足够可靠地控制PM。因此，本设计选择20 k．Q

的上拉电阻。

5．大多数低速光耦没有内部屏蔽，一些开关噪声会耦合进光耦，导致输出错误的

故障信号，因此采用一组时间常数约为10呻的RC滤波器加在光耦的输出端可以消除

这一噪声，并且，滤波器对口M的1．8ms的故障输出信号FO几乎没有影响。

6．DM的相邻控制输入信号引脚间开槽，可避免相互干扰。

对于控制电路部分的布局和布线也做了以下几项处理：

1．数字地和模拟地分开布局，只在一点相接，避免模拟地线上的电流流经数字地

线，引入地线干扰。这种设计使得模拟地相对干净，从而减小了叠加到信号上的噪声，

有利于提高信噪比。

2．对于走线宽度，一般要求信号线<电源线<地线。若地线很细，接地电位则随电

流的变化而变化，致使各接地点的电位不同，从而系统的抗干扰性能变差。因此应将

接地线尽量加粗，使它能通过三倍于印制电路板上的允许电流，另外，本设计对地线

进行了覆铜处理。

3．对每个集成电路芯片的电源和地之间都配置～个0．1心的陶瓷电容器，配置退

耦电容可以消除大部分高频干扰。

4．对于闲置不用的门电路输入不能悬空，可做接地处理；闲置不用的运放正输入

端接地，负输入端接输出。
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第5章系统软件设计及实验结果分析

TMS320F2812的高速数据处理能力是实现交流调速控制算法的硬件基础，软件设

计过程中充分利用TMS320F2812的优势，采用模块化的设计思想分别编写了传统直接

转矩控制和基于多采样率的直接转矩控制程序，用于验证两种算法的可行性和系统硬

件设计的合理性。所有的软件部分均在DSP集成开发环境CCS中调试完成。本章给出

详细的软件设计说明，并对实验结果进行分析。

5．1实验数据预处理

由于TMS320F2812为32位定点微处理器，而定点微处理器不能直接处理小数，

通常是采用定标法来确定小数，即通过假定小数点来确定小数的精度。常用Q格式来

表示数据的定标，假设小数点位于第O位右边时，即为QO格式，假设小数点位于第

31位右边时，即为Q31格式L24J。浮点数(float)和定标后的定点数(fix)之间的转换公式

可表示如下：

x触=(int)@加x2掣) (5—1)

x胁=(float)(x血x 2叫) (5—2)

实际应用中，参与运算的数据一般既有整数部分，也有小数部分。所以要选择一

个适当的定标格式才能更好的处理运算。Q格式的应用格式一般有如下两种方法：

1．根据数据的大小使用适中的定标，既可以表示一定的整数位也可以表示小数位。

2．全部采用小数，这样因为小数之间相乘永远是小数，永远不会溢出。取一个极

限最大值，通常称为基值，将数据转换成x／Max的小数。

为了避免不同Q格式之间运算带来的麻烦，本设计采用第二种方法，因此对电机

的状态量进行标幺化处理。选取基值的原则是保证不改变电机的内部运行规律并且标

幺后大多数物理量的数值变化在【．1，1】之间。令电流、电压、电阻、磁链、时间这五个

量的基值分别为I。、％、Z6、％、气，那么它们之间应满足如下约束关系：

U b刮bZb2鼍 (5-3)

因此五个量中只有三个彼此独立，如果厶、U、Z分别为电机的额定电流、相电

压和频率，结合被控电机的参数，如果选取电流、电压、时间基值如下：

厶=√弘=7．1(A) (5．4)

％=x[2U．=311(V) (5．5)

tb=2万以23 14(tad／s)
。．

(5-6)
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那么磁链、电阻、转速、转矩的基值自然确定如下：

％=》=o．99(Wb) (5-7)
『6

z6=j争=43．8028(t2) (5-8)
』6

：60f,,：1 500(r／min)(5-9)nb 500(r／min)= =

刀p

瓦：竺拳盟=21．096(N．m)(5-10)
％

考虑到电机在过渡过程中电机的电流等参数可能超过额定值，为避免运算过程溢

出，选择128倍作为裕量，因此，整个计算过程选取的数据格式为Q24格式。而TI

公司提供了经过优化的TMS320C28x Iqmath库可以方便的进行Q格式的运算，应用起

来十分便捷。

另外，电机的电压、电流信号经过霍尔传感器传感器并进行信号调理后送入AiD

采样，由于测量过程中不可避免的引入误差，因此为了保证测量的准确性，对信号调

理电路到A／D采样通道进行了校准，方法是依次给传感器输入一系列测量范围内的直

流信号，由A／D进行采样，记录数据，将采样结果用最dx--乘法进行曲线拟合，得到

采样数字量与被测信号实际大小的对应曲线，从而得到数据处理的偏移量和增益。将

A／D转换的结果减去相应偏移量，再乘以一个定标系数即可将采样结果转化成标幺值

并定标为Q24格式。例如，电流定标系数Kcurrent可由下面的表达式确定：

‰“⋯2：1巫000,000hi ‘5-11)

、

I。i

其中，1000，000h表示Q24格式的1，厶表示电流基准值，k表示最大可检测电
流，其采样数字量减去偏移量后为2048。

5．2传统直接转矩控制系统的软件设计及结果分析

5．2．1传统直接转矩控制系统程序流程

直接转矩控制系统软件主要包括主程序、定时器下溢中断服务程序、CAP6捕获中

断、功率保护中断等。

主程序主要完成DSP系统及各外设功能模块初始化、主电路上电缓冲控制等功能，

流程如图5．1所示：
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图5—1主程序流程图

其中各功能模块初始化包括对IO口、A／D模块、EV模块等的初始化，另外主电

路的上电缓冲是在上电延时500ms后通过一个I／O口控制继电器将启动电阻短接。当

系统出现硬件过流及ⅢM任何一个故障时，均会触发功率保护中断，将会封锁PWM

信号输出，点亮故障灯。 ．

定时器T1下溢中断服务程序是软件设计的核心部分，它完成直接转矩控制的所有

算法，主要包括A／D采样、速度处理、控制策略实现以及PWM信号输出。中断程序

流程如图5．2所示。

定时器T1下溢中断服务程序决定了整个系统的采样和控制周期，传统的直接转矩

控制采样和控制周期相同。进入下溢中断服务程序后，首先对电压进行采样并判断是

否过压，若有过压现象则立即封锁PWM输出并点亮故障指示灯。若无过压现象，则

对A相和B相电流采样结果进行滤波处理，并判断是否过流，若过流则直接输出零电

压矢量来降低电流，若无过流现象，则对定子电压和电流进行Clarke变换得到定子两

相坐标系下的电压电流。根据第二章定子磁链的估算方法得到当前定子磁链的实际值，

并进行幅值补偿。利用电流及补偿后的定子磁链计算当前电机输出的电磁转矩。利用

安装在电机轴上的光电编码器检测电机的转速并作为反馈输入到速度调节器，调节器

的输出为给定转矩。分别根据给定和实际估算的磁链及转矩进行滞环调节得到磁链和

转矩的变化趋势，与计算得到的磁链扇区位置一同作为查询开关表的依据，将查表得

到的电压矢量经过处理得到比较寄存器的装载值，更新PWM输出完成一周期的控制。

以下对软件设计的细节进行说明。
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图5-2’F溢中断服务控制程序流程图

1．电压电流的A／D采样及处理

由于IPM的高速开关动作使得电流在短时间内跳变，从而引入了高次谐波，电流

波形上叠加了大量的脉冲干扰，所以在硬件滤波的基础上再用软件滤波。本设计采用

中位值平均滤波法，即连续采样Ⅳ个数据，去掉一个最大值和一个最小值，然后计算

Ⅳ-2个数据的算术平均值。这种滤波方式可消除由于偶然出现的脉冲性干扰引起的采样

值偏差。另外为了保证采样的准确性，A／D采样设定为同步采样模式，同时对两相电

流进行采样。

考虑到电压霍尔传感器的反应时间较长，易导致较大畸变，并且从降低成本和电

路的简洁性角度出发，采用电压重构法获得三相电压，间接对电压母线Unr进行采样，

再结合逆变器的开关状态疋、瓯、疋计算得到相电压，公式如下所示：

％=睁一三墨一{疋)‰ (5-·?)

％=(；瓯一三疋一引‰ ㈣㈣
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“。=(詈≮～三包一11 S)UDc (5一-4)

2．磁链的计算及幅值补偿

传统的U—i模型如式(2—13)，可将其离散化为：

妒唧(||})=[甜唧(尼)一k(七)R]·e+y邮(七一1)‘ (5—15)

基于幅值补偿的磁链模型式(2-16)离散化可得到：

虮筇(后)={‰+qⅡz一沙哪(七一1)]}毒疋+y鄙(七一1) (5—16)

其中，Z为磁链的计算周期，本设计中等于系统的采样周期。磁链计算及补偿的

流程如图5．3：

图5-3基于幅值补偿的磁链估计流程

式中 cos杪：丝!生二生sing／=坠!苎二!!：一 ’

I虬(七-1)I l虬(k-1)I’

Z：=lI矿。(七一1)I幸coslIv，Z口=I缈，(七一1)I幸sing。

3．磁链扇区判断

在近似圆形磁链直接转矩控制中，电压空间矢量的选择不仅要根据转矩、磁链的

滞环比较结果来确定，还要考虑定子磁链所处的扇区位置。将整个平面划分为六个扇

区，每个区间为600，编号鼠～酿，具体分布情况见图2-6。

在磁链扇区判断中，为避免查反正弦或反余弦表的复杂计算，利用定子磁链在筇
坐标系下的分量确定定子磁链处于哪个扇区。判断方法如表5．1所示。

4．M／T法测速

目前常用的测速方法有M法、T法及M／T法，其中M／T法测速是将M法和T法

结合起来，更加适用于全速范围的一种测速方法。该方法既检测测速周期内光电编码

器输出的脉冲个数M1，又检测同一时间间隔内频率为．厂的高频时钟脉冲个数M2，此
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表5-1磁链扇区划分表

竺耋臣 竺堕 堡

y咿>I少。I／2 吵船>0 2

‰<一眵。I／2

-k。l／2<％<Iy。I／2

少埘<0

y，口>0

|Ic，，口<0

y。窿>0

矿船<0

时电机的转速rl可根据下式来确定：

60幸M1事厂 ，，．一、
‘ 刀2—Zi面M2 【)。l／)

木
、 7

其中，Z为电机转一圈读入到QEP的脉冲数，本设计Z=4"1000=4000。

。M／T法准确测速的一个前提是保证高频时钟计数器和光电编码器输出脉冲计数器

同时开启与关闭。本设计利用定时器T1控制测速周期，同时作为高频时钟计数器，T2

作为光电编码器的计数定时器，事件管理器EVA的QEPl、QEP2用来接收光电编码

器输出的脉冲，采用QEPl作为先导序列输入，并采用EVB的捕捉引脚CAP6对QEPl

的上升沿进行捕获，T1作为CAP6的时基。程序的流程如图54所示：

定时器Tl下溢中断

r 开始 ]
＼ ／

士

保护现场

上
读取T2的值

后清零

◆

读取捕捉到

的T1的值

山
关闭捕捉中断

◆

争别与上次Tl T2倒

瞧相减得到M2 MI

◆

计算转速

上
f 返回 、：
＼L ／

CAP6捕获中断

图5-4M／T法测速流程

由于系统机械时间常数远大于电气时间常数，因此速度采样频率要远小于电流采

样频率。本设计每10个电流采样周期进行～次速度采样。在T1下溢中断服务程序中，

当测速周期到则开启CAP6捕获中断，当CAP6脚捕获到QEPl的上升沿时，进入捕获

中断，读取T1、T2的计数值，关闭捕捉中断使能，待到下一转速测量周期在Tl下溢
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中断时再次开启。将计数值与历史值相减得到转速计算所需的M2、M1，从而计算转

速，并对转速进行平均值滤波。

5．转速PI调节

本系统的速度调节器采用PI调节器，为提高系统的动态响应能力以及抗干扰性能

力，当积分饱和时能够迅速退出饱和从而避免产生过大超调，调节器加了积分校正环

节，结构如图5．5所示：

图5-5 PI调节器结构

调节器的输入为转速给定玎’及转速反馈信号，z相减得到转速误差信号e，经过PI

调节及输出限幅得到转矩给定信号C。将上述PI调节器离散化，得到带积分校正环节

的PI调节器的离散化表达式如下：

t(尼)=巧(七)+Z‘(七) (5·18)

巧(七)=K，P(后) (5-19)

吃耐(|j})=巧(后)一z二(七) (5—20)

互‘(七)=Z+(七一1)+KZ(七)+K吼叫(尼) (5-21)

下

其中，K=鲁，Z为转速调节周期。
．f，

需要注意的是，PI调节器的输出限幅值幺的选取很大程度上决定了系统启动电
流的大小，因此PI得输出限幅值不能选取过大，一般选为1．5倍左右额定转矩。

6．开关状态更新

TMS320F2812的事件管理器是直接转矩控制系统实现的硬件基础，2812具有两个

事件管理器模块EVA和EVB，功能相同，各具有2个通用定时器、3个比较单元、3

个捕获单元以及1个正交编码电路。利用3个比较单元可以生成6路PWM信号来控

制逆变器。本设计采用对称的PWM波形，将定时器的计数模式设置为连续增／减计数

模式，PWM设置为低有效，当定时器的当前值TxCNT和比较值TxCMPR第一次相等

时，发生比较匹配事件，输出翻转为低电平并保持不变，直到发生第二次匹配，输出

电平翻转为高电平并保持直到下一次匹配事件发生。过程如图5-6所示：
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1^xPR

TxCN呼R

TxCNT

TxPWM

(低有效)

图5_6连续增／减模式下的PWM输出

程序通过查询开关表得到下一时刻输出的开关状态继而装载事件管理器，直接转

矩控制在一个开关周期内开关状态不变，因此比较值TxCMPR的装载只有两种可能性，

O或者周期值TxPR。当希望开启IGBT时，对应的TxCMPR装载为0，周期开始TxPWM

则输出为低，直到第二次匹配发生后一直保持不变，若比较值在后半周期依然保持为0，

则输出不会复位，而是继续保持为低；同样，关断IGBT时会在周期开始将TxCMPR

装载为周期值TxPR，那么输出将一直保持高电平，这样是为了保证能够产生占空比从

0％～100％的无毛刺的PWM脉冲，这一特点也为直接转矩控制的实现奠定了硬件基础。

5．2．2实验结果及分析

系统的被控对象为Y100L-4交流异步电机，轴上连接一他励直流发电机，型号为

Z2-42，励磁电流为0．3A，直流发电机以一电阻器作为负载，型号为Z18．5。

本实验基于TI提供的DSP集成开发工具CCS3．3，调试过程中采用实时调试模式

限eal．Time Mode)，该模式打破了传统的设置断点或单步运行等暂停目标CPU的调试

模式，在不停止目标CPU的情况下实时获取信息并控制程序在目标CPU上运行，采

用该模式配合CCS的数据可视化功能，将待观测的变量存于缓冲数组，可以实时观测

程序运行中任何一个变量的波形，为调试提供了十分便利的条件，因此，本实验的实

验波形均来自CCS3．3的图形显示窗口。

系统的基本参数设定为：控制周期1001as，死区时间5．12眇，电流电压采样周期

100咿，转速采样周期1 ms，软件限流值±12A，给定转速600r／min，给定磁链幅值

0．7Wb，磁链容差值为0．01Wb。转速PI调节器K。取3．5，K取0．0018，疋取O．2，PI

输出给定转矩限幅为15N．m，转矩容差值为0．1N．m。以下为实验结果：

1．转速实验波形

实验给定转速为600r／min，分别进行了空载启动、突加负载、突减负载实验。每

隔40ms采样一个数据，结果如下所示：
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图5．7空载启动转速响应波形

通过对数据进行分析，启动后，转速在O．9s时即可达到592r／min，之后稳定在给

定转速600r／min附近，误差在5r／min以内。在21．5s处突加负载时，转速跌落至545r／min，

但经过1．8s后恢复到给定转速，在35s处突减负载时转速会增加至680r／rain，但经过

1．2s后调整至给定。在负载突加和突减的过程中，电机的转速相应地降低和升高，但

短时间内均可以恢复稳态值，因此，系统具有良好的动态响应和稳态响应。

2．转矩实验波形

实验采用带载启动方式，测得启动转矩波形及转矩稳定后的波形。图5．8每隔0．8ms

采样一个数据，图5-9每隔0．4ms采样一个数据。
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图5-8转矩启动波形
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f 70．4ms

图5．9转矩稳定波形

如图5．8所示，系统为恒转矩启动，启动后17．6ms转矩即可升至14．75N．m，之后

输出转矩稳定在PI限幅输出值15N．m附近，经过大约900ms之后进入稳态，稳定在

负载转矩6．5N·m附近。图5-9可以看到转矩稳定后的脉动情况，上下波动被限制在

2．7N·m以内，这是直接转矩控制的特点同时也是有待改进的地方。

3．磁链实验波形

实验采用带载启动方式，测得定子磁链及幅值的波形。每隔O．8ms采样一个数据。

图5-10中上为y。，下为5c，妒。通过Matlab将缓冲数组中的数据‰作为横坐标，jlf，，一
作为纵坐标，得到图5．12的磁链轨迹：
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图5．10定子磁链实验波形
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图5．11定子磁链幅值 图5．12定子磁链轨迹

分析数据可知，磁链幅值在14ms的时间内即可达到0．6974Wb，之后便在给定磁

链O．7Wb附近小幅波动，波动范围被限制在磁链容差0．01Wb内，建立完全后的两相

磁链呈良好的正弦性，磁链轨迹大致为圆形。另外，由于磁链处在扇区分界处附近时，

其磁链的增加和减小在同一周期内是不同的，往往施加了一个电压矢量的效果需要很

多其它矢量才能平衡，导致电压矢量在扇区中部切换较密集，而在扇区分界处附近却

相对稀疏，这使得在扇区分界处磁链轨迹不再是一个圆形轨迹，而是大致的直线，在

一个周期内存在六个这样的区域，由图5．12即可看出。

4．电流实验波形

实验采用带载启动方式，测得启动时定子两相电流波形。每隔0．8ms采样一个数

据，图中上为f。。，下为f。疗：
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图5．13定子电流启动波形

由图5-13，通过限定PI输出的给定转矩、实时监测电流，过流则施加零电压矢量

等方法来限制启动电流，启动时电流被限定在±12A以内，当磁链建立完全，电流会

随给定转矩的减小而逐渐减小并稳定。从图中可以看出，电流基波分量上叠加了由开

关切换导致的高频畸变电流。另外，由于磁链在扇区切换处的畸变直接导致了电流的
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畸变，·对于某一相电流来说，这种畸变在每个周期内会发生四次，这是由于在六次扇

区切换时，只有两次是在该相开关状态不变时进行切换的。

5．3基于多采样率的直接转矩控制软件设计及结果分析

5．3．1基于多采样率的软件设计流程

为验证多采样率用于直接转矩控制系统的可行性，编写了基于多采样率理论的直

接转矩控制程序。同传统直接转矩控制程序一样，系统软件主要包括主程序、定时器

下溢中断服务程序、CAP6捕获中断、功率保护中断等。由于主程序及CAP6涉及的测

速程序均与5．2．1小节所介绍的一致，这里不做赘述，主要对定时器下溢中断服务程序

进行介绍，程序流程如图5．14所示：

图5．14定时器下溢中断服务程序

根据3．2节所介绍的原理，程序在奇数次进入下溢中断服务程序后得到灯时刻的

电压电流信号并保存，逆变器的开关状态并不改变，而当进入偶数次中断得到kT+Tm时

刻的电流信号后，利用本次采集得到的电流信号及七丁时刻的电压电流信号进行多采样

率的定子磁链观测得到七r时刻的磁链信号。根据观测出的磁链和采样得到的电流计算
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得到转矩，然后进行磁链、转矩滞环比较、判断磁链所处扇区、查询开关表并更新PWM

状态控制逆变器输出，完成一周期的控制。

下溢中断服务程序除定子磁链观测部分与5．2．1小节不同外，其他主要模块均与其

一致，本节对磁链计算环节再次进行简要的介绍。根据式(3．31)的多采样率磁链观测方

法，涉及变量较多，而在实际DSP编程中，为了保证程序的运行效率，所有常数均离

线计算，因此定义以下离线计算的常量：

K01=乙群

K02=乙‘

K1 1=一R，厶‘仃+乙R咫‘+乙群t

K12=Lt茸口

K2=Lr(tL，盯·TmB‘-乙耳t+乙耳厶仃) (5-22)

K3=R,L,L,a

K4=L,ff,o"

K5=BLr乙

K6=乙‘

式(3—31)qb系数blab6的计算可简化为：

．．K1I+K12*ogOl=———————————————了
K01+K02幸矿

b2： 茎三：竺=
K01+K02宰斫

b3： 茎!
=64_五 @。23’

K01+K02宰04

65： 茎!
：

K01+K02*∥

66： 茎鱼：竺
=

由式(5—23)注意到六个系数的分母相同，由于除法运算在程序运行中十分费时，因

此计算时只用各系数的分子与相应的电压电流值相乘，最后统一除以分母，只做了一

次除法运算。由此，多采样率磁链算法系数得到很大的简化，没有因为算法的复杂性

而给DSP带来较大的负担。特别注意的是，由于磁链算法为电流、电压做加减运算得

到的，三者的标幺基值不同，因此要对以上系数进行补偿。

另外，根据式(3．31)的多采样率磁链估计方法可知，磁链的计算与历史值无关，因

此电流等信号较小的波动均会导致磁链的波动，为此提出一种磁链补偿方法，具体做

法如下：



西南交通大学硕士研究生学位论文 第58页

首先根据式(3—31)求出定子磁链分量虮。和‰，进行极坐标变换，得到磁链的幅值

和相位，保持相位不变，对磁链幅值I帆I进行补偿，按照以下公式进行：

ly。l-{：：：：二姜：：：：：二：：；：| ：：：：三：：；： c5．24，

其中，K为0到1之间某个常数，具体经过实验确定。对磁链幅值进行补偿之后，

再进行极坐标反变换，得到补偿后的磁链两相分量，这样就能够对磁链分量进行很好

的平滑处理。

5．3．2实验结果及分析

系统的基本参数设定为：控制周期100ItS，死区时间5．12眇，电流电压采样周期

50 gs，转速调节周期0．5 iris，软件限流值±12A，给定转速600r／rain，给定磁链幅值

O．7Wb，磁链容差值为0．01Wb。转速PI调节器K。取3．5，K取0．0009，K，取0．2，PI

输出给定转矩限幅为15N．111，转矩容差值为0．1N．111。

算法中所涉及到的电机参数为：定子电阻尺，=3．065Q，转子电阻R，_2．398Q，定

子电感丘=0．34433H，转子电感‘=O．3455H，互感三。=O．33255H。以下为实验结果：

1．磁链实验波形

实验采用空载启动方式，测得定子磁链波形、与U f模型的对比波形。图5．15每

隔O．8ms采样一个数据数据，图5．17和5．18每隔0．2ms采样一个数据。图5．15中上

为‰，下为y姐，图5—17和图5—18中，上为“一f模型估计的磁链结果，下为多采样
率估计的磁链结果。通过Matlab将缓冲数组中的数据y。作为横坐标，虬口作为纵坐标，

得到图5．16的磁链轨迹：

晕k

毛
l o 7棚

《
图5一15定子磁链实验波形 图5．16定子磁链轨迹
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图5．18卢相磁链比较

由图5．15和5．16所示，在启动时由于基于多采样率的磁链估计方法对于模型参数

要求较高，低速时由定子电阻产生的误差较大，且算法的初始估计值并未从O开始，

因此需要较长时间才能建立稳定的磁链。磁链稳定后的轨迹为圆形，将稳定后的磁链

波形与”f模型的估计值对比，根据图5．17和5．18可知，多采样率的磁链估计方法在

幅值和相位上与材f模型相吻合，但由于该算法计算磁链与历史值无关会导致磁链较

大波动。

2．转速实验波形

实验给定转速为600r／min，每隔5ms采样一个数据数据，结果如图5．19所示。

分析数据可知，系统在1．1s处达到最高转速655r／min，在1．7s处转速恢复至

597r／min，之后稳定在在给定转速600r／rain附近。

3．转矩实验波形

每隔0．8ms采样一个数据数据，得到稳定后的转矩实验波形图5．20，可以看到，

转矩上下波动被限制在2N．m以内。



西南交通大学硕士研究生学位论文 第60页

日叩

●-’

射

6∞ ∥^k J▲． ．I山Ⅲ№L“．

1
W-’’’一

●～

4静 ／

|400

{
’一

{射

枷 }

133-
，

∞7

O

’12’5 25。O 37’5 ’蜘D 62。5’75’0’’87’5 —1000’11酱 1商’13’75 149S
f’5皿s

图5．19转速实验波形
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图5．20转矩实验波形

由以上实验结果可知，基于多采样率的直接转矩控制系统取得了一定的控制效果，

证明了用多采样率理论估计磁链的可行性，但由于该算法较为依赖电机数学模型，因

此启动时效果较差，并且磁链波动较大，但经过补偿处理后，系统会在短时间内达到

稳定，稳定后的各项指标可以满足控制要求。
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结 论

完善的交流调速系统是实现新的交流调速控制方法的物质基础，为此本文搭建了

以DSP和口M为核心的交流调速系统以方便验证新的交流调速算法。

直接转矩控制技术以其独有的控制理念在交流调速控制领域的占据着重要位置，

如何提高直接转矩控制系统的控制性能成为研究的热点。为了避免受限于逆变器的开

关频率，充分发挥出DSP的速度优势，提高采样频率，本文在直接转矩控制的基础上

又引入了多采样率控制理论以获取电机运行时的更多信息，使得系统具有更强大的控

制能力。同时，多采样率控制系统是个周期时变系统，它能实现许多单采样率数字控

制系统所不具备的控制目标，如改善系统的增益裕量，同时稳定，强镇定和分散控制

等。但是，基于输出多采样率的直接转矩控制方法比较依赖电机的数学模型，如果电

机的参数选取有误差会导致磁链观测的误差，从而降低系统的系能，并且多采样率的

算法相对复杂，对控制器的运算速度比传统直接转矩控制有着更高的要求。本文在阅

读了大量中外文献的基础上，对两种控制方法进行了研究，并在所设计的交流调速系

统上进行了实验。

本论文的主要工作简述如下：

1．在深入了解交流调速系统结构的基础上，搭建了基于口M PM50RSAl20和DSP

TMS320F2812的交流调速系统，对整流、逆变、功率驱动、DSP最小系统板、信号检

测及调理、保护等电路的设计进行了详细的阐述，并讨论了硬件抗干扰设计。

2．研究了传统直接转矩控制系统的原理，重点讨论了电压空间矢量、开关表、磁

链和转矩的估算及控制、定子磁链幅值补偿、限流启动等直接转矩控制系统的关键技

术。
．

3．介绍了多采样率的原理，着重对输出多采样率理论进行介绍。研究了交流异步

电机在输出多采样率条件下的离散数学模型，推导出了基于输出多采样率的定子磁链

估计方法，并将此方法用于直接转矩控制中的定子磁链估算。

4．在Matlab／Simulink中分别建立了传统直接转矩控制和基于多采样率理论的直接

转矩控制仿真模型，给出了仿真结果，从理论上验证了两种算法的有效性。

5．分别编写了传统直接转矩控制和基于多采样率的直接转矩控制程序，在所设计

的交流调速系统上进行了相应的实验，得出了预期的实验效果，并对实验结果进行了

详尽的分析。

由于时间仓促及个人能力有限，对于直接转矩控制技术的研究以及多采样率理论在

直接转矩控制系统中的应用等方面依然有很多的工作要做，因此，在本论文的完成之

际，对以后的研究工作做了一些展望：

1．虽然搭建了交流调速系统，但没有进行上位机控制软件的开发，实验过程中为

了实时观测变量波形，DSP一直运行在仿真模式下，也存在着一些安全隐患，因此，

利用LabVlEW设计上位机监控界面，将控制程序下载到FLASH运行，使得整个系统
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在实验过程中更为安全与直观，为操作者提供便利。

2．本系统为有速度传感器的控制系统，速度传感器的安装导致系统成本增加和稳

定性的降低，因此无速度传感器的直接转矩控制是一个很好的研究方向，应用多采样

率理论对转速进行辨识具有一定的可行性。

3．本文中的直接转矩控制系统的磁链和转矩的控制均采用传统的滞环控制，在同

一开关周期内，所施加的电压矢量始终不变，这势必导致了较大的转矩脉动，因此，

改善电压矢量的施加方式对于系统性能的提高有很大帮助，例如将SVPWM理论引入

到直接转矩控制，用PI调节器取代滞环调节。

4．基于多采样率理论的磁链观测方法得到的磁链结果波动较大，特别是低速阶段，

因此如何减小波动，改善启动性能有待研究。

5．在电机运行过程中，电机参数会发生变化，导致电机模型和磁链观测模型发生

较大偏差，直接影响控制效果甚至引发系统不稳定，因此，对电机参数进行在线辨识，

可以使系统控制性能大为提高。

6．本文的速度调节器采用传统的PI调节，可以将模糊控制理论引入转速控制环，

能够改善交流调速系统中非线性、变参数等特性引起的不良影响，增强直接转矩控制

系统的鲁棒性。

由于本人的能力有限，论文的疏漏之处在所难免，请各位评审老师和同学们批评

指正，不胜感谢!
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三年的硕士生涯即将结束，我之所以能够顺利的完成学业和毕业论文的全部任务，

最终离不开我的导师肖建老师的悉心指导，在这里，我要真诚地感谢肖老师对我的帮

助。肖老师严谨的治学态度、渊博的知识令我钦佩不已，他正直的为人、崇高的师德

给我留下了深刻的印象，也成为我今后工作的一个榜样。在这三年的学习生活中，每

当我遇到难题不知如何抉择而感到迷茫时，每当我找到肖老师，他都会结合他丰富的

人生经历给与我热心的帮助和耐心的讲解，让我明确利害关系继而做出正确的选择。

如果没有肖老师的耐心指导和严格要求，我也不可能高质量的完成毕业设计任务。为

此，再次谨向肖老师表示由衷的感谢!

感谢博士师兄陆可，他在学术上给了我热心指导，帮我解决实验中遇到的问题，

让我少走了许多弯路，感谢师弟刘勇，为我实验提供了帮助。感谢电力电子实验室蒋

林、于龙、黄景春、刘陆洲、郑高、王嵩、宫金林、张广斌、蒋强、王梦玲、刘杰、

邱存勇、顾博川、易卓霖、鲜亮、周文卫、陈立杨、张勇、石高峰等师兄弟对我的帮

助。感谢郭育华老师、卢国涛老师对我的帮助。

最后，感谢始终在背后默默关心和支持着我的家人和我的男朋友，他们是我勇敢

面对各种困难和挑战的精神支柱和动力源泉。

最后，衷心感谢在百忙中评阅论文的各位老师!
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