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摘摘摘摘    要要要要    

    本文針對永磁同步馬達提出一種弦波無感測V/f控制方法，藉由馬達電壓與電流的相

角差偵測與修正，以閉迴路控制方式達到最佳效率的控制效果。此方法無須複雜之座標

轉換計算，亦不受馬達參數變化的影響，惟動態響應較為緩慢，適用於單相與三相永磁

同步馬達在風扇、幫浦領域之應用。針對永磁同步馬達之無感測控制IC設計，本文提出

具有低成本、低噪音、高效率、低參數靈敏度特色的控制架構，並完成設計與系統驗證。

本文從同步旋轉 δγ − 座標軸下之馬達數學模型，以及負載-轉矩特性曲線兩種觀點，配

合上線性化小訊號分析，進行開迴路V/f控制下的穩定性分析。另外為了改善系統效率，

本文利用空間向量圖提出效率最佳化原理，並配合實驗數據證實其正確性。藉由偵測並

回授電壓電流相角差，控制器產生一電壓修正量修正相角差誤差使系統達到效率最佳化

之操作點。全轉速範圍內的最佳電壓命令以及最佳功率因數角度命令可利用馬達數學模

型計算獲得，藉由此高效率控制迴路將使系統在穩態達到高效率操作，且在暫態響應上

也可獲得改善。基於推導得到之小訊號模型，可分析並模擬控制器設計流程和補償效

果。本文在單晶片微控器DSP-2407A上實現提出之控制架構，並且可應用於市售單相無

刷直流馬達冷卻風扇和市售18W之三相永磁同步馬達涼風扇。將實驗結果與市售風扇原

配控制器、零交越點偵測無感測控制架構兩種方法，分別在穩態效率以及暫態加減速上

做一比較。實驗結果證明在暫態響應上提出之架構對單相、三相風扇均能達到與零交越

點無感測控制架構相似的加速時間，且由最低轉速至最高轉速不同操作點均可維持穩定

操作。穩態下本文提出的架構在單相風扇比起市售有感測IC其相電流有效值至少改善

12%，其相電流峰對峰值至少改善35%；本文架構在三相風扇比起市售風扇原配控制器其

相電流有效值至少改善30%，其相電流峰對峰值改善35%，其DC電流平均值至少改善17%

也就是效率至少改善17%，與零交越點無感測控制架構相較下相電流有效值至少改善

7%，其相電流峰對峰值改善20%，其DC電流平均值至少改善13%也就是效率至少改善13%。 
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High Efficiency Sensorless V/f Control for PM Fan Motors     
by Controlling Power Factor Angle 

 Student: Kai-Sheng Kan Advisor: Dr. Ying-Yu Tzou 

Institute of Electrical Control Engineering 
National Chiao Tung University 

Abstract 

This thesis proposes a sensorless V/f control method drives with sinusoidal current control 

for permanent magnet synchronous motor. The control loop achieves optimal efficiency 

control by detecting and correcting phase angle between motor voltage and current. The 

method does not need complex calculations for coordinate transformation and model based 

estimator such as in FOC based sensorless control schemes, and it also has advantage of 

insensitive to motor parameters variation. The proposed method can be realized on both 

single-phase and three-phase PMSM in applications like fans or pumps. For sensorless control 

IC implementation of PM fan motors, this thesis proposes a control strategy have advantages 

such as low cost, low noise, low sensitive of parameter variation and high efficiency. This 

thesis uses the model of synchronous rotating (γ -δ ) reference frame and torque speed 

characteristic curve with small signal analysis to analyze the stability of V/f control method. 

This thesis uses space vector diagram to illustrate the relation between efficiency and phase 

angle between voltage and current. With the detection of phase angle between voltage and 

current, the controller will generate a correcting incremental voltage to minimize this phase 

angle error to reach to the optimal efficiency operating point. Based on the derived 

small-signal model, the controller has been designed and analyzed with simulation. The 

proposed control scheme has been realized with a single-chip DSP controller 2407A, and be 

applied to the control of a 18W 3-phase PMSM cooling fan. The experiment results show that 

the proposed method has similar acceleration time compared with ZCPs detection method. At 

steady state, the proposed method can maintain stable operation at different operation points. 

It can improve phase current RMS value at least 12% than original controller on single-phase 

fan motor. For three-phase fan motor, it can improve RMS value of phase current at least 35% 

and improve average value of DC current at least 17% than original controller. Compared 

with ZCPs detection method, it can improve RMS value of phase current at least 4% and 

improve average value of DC current at least 13%.  
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第 一 章  

簡 介  

1.1 研究背景與發展現況 

直流馬達應用於風扇驅動可被廣泛的使用在不同層面，小型的應用例如電腦和電

子產品的散熱風扇，較大型的則有家用電風扇甚至是工業用大風扇。在過去永磁直流

馬達因為具有控制容易，改變電輸電壓即可達到變速控制目的，且在全轉速範圍均可

維持定轉矩操作等優點而被廣泛運用。然而直流馬達必須使用整流子換相片與定子的

碳刷接觸才能確保馬達正常的運作，但是當馬達旋轉時，兩者摩擦易產生火花，使得

碳刷必須經常維護，因此在效率與成本因素的考量下，風扇馬達也逐漸從有刷直流馬

達演變成永磁交流馬達。永磁交流馬達為永磁馬達其中一種類別，而永磁馬達的分類

如圖1.1所示，可分成兩大類，擁有碳刷的永磁直流馬達和沒有碳刷的永磁交流馬達。

永磁交流馬達利用電子電路代替整流子換相片與碳刷，不僅可以免去碳刷維護的問題

也可增加風扇馬達使用壽命，與傳統直流馬達相較下不僅結構簡單，不需要經常維護

且沒有火花產生，與感應馬達相較之下，永磁交流馬達定子線圈電流和轉子磁鐵是同

步旋轉，不似感應馬達會有滑差，因此擁有較容易控制且效率較佳等優點。 

永磁交流馬達按照線圈結構可分為單相與三相，其中根據磁通量分佈又可分為兩

種[1]，具有梯形波氣隙磁通分怖者常稱之為無刷直流馬達，而具有弦波氣隙磁通分佈

者則稱之為永磁同步馬達。一般而言為了達到高效率操作，有梯形波氣隙磁通分佈的

無刷直流馬達利用方波控制而有弦波氣隙磁通分佈的永磁同步馬達則利用弦波控制。

雖然兩者在理論上都可得到平順的轉矩，但方波控制在換相時會產生電流漣波而造成

轉矩漣波，因此擁有弦波氣隙磁通分佈的永磁同步馬達在效率考量上更優於梯形波氣

隙磁通分佈無刷直流馬達， 三相永磁同步馬達具有高扭矩重量比、高效率、快速響

應、低雜訊、不需維護且使用壽命長等優點，因此在過去幾十年內被工業上及市面上

廣泛的運用。 
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永磁馬達

(有刷式) 永磁直流馬達

(無刷式) 永磁交流馬達

(梯形波反電動勢) 無刷直流馬達

(弦波反電動勢) 永磁同步馬達  

圖1.1 永磁馬達分類圖 

但由於永磁交流馬達沒有碳刷提供馬達換相的正確時機，往往需要配置霍爾感測

器或是位置編碼器來提供轉子位置確保定子線圈電流和轉子磁鐵的同步，以達到高效

率的操作。然而安裝霍爾感測器或位置編碼器並非最佳解決方案，因為不僅會增加系

統整體的成本，也需要加裝額外的位置訊號回授電路，增加系統電路體積，更嚴重的

問題是在一些高溫高壓的環境下，可能會導致位置感測器的失效或是損壞。為了解決

上述問題以及降低系統成本和整體電路體積，馬達無感測控制架構是一個必然的趨

勢。目前最常見的無感測控制方法大略可以分成以下三種[2]-[4]：(1)直接偵測定子的

反抗電動勢，由於反抗電動勢與轉子位置有絕對的關係，因此偵測馬達非激發相反抗

電動勢的零交越點，再配合相位移器可以得到馬達的換相點[5]-[8]。但是使用此方法就

代表控制馬達時要留下一段固定的非激發相時間，如此一來效率必定會大打折扣。(2)

建立在馬達數學模型下，量測馬達的端電壓、電流以及配合馬達的電阻、電感、反抗

電動勢常數等參數值，設計狀態觀察器或是卡曼濾波器，也可直接利用馬達的模型來

估測馬達的反抗電動勢也就是馬達的轉子位置[9]-[12]。這類方法雖然可以隨時得到轉

子位置擁有較佳的控制精準度，但往往需要大量的運算量，且受到參數值的準確影

響。(3)適用於凸極式永磁同步馬達，利用凸極式永磁同步馬達在不同位置時磁阻不均

等的特性，由定子線圈注入高頻電壓訊號，並配上額外的電路與訊號處理偵測高頻諧

波信號來得到轉子位置[13]。但注入的高頻訊號可能會產生高頻諧波等不良影響且只適

用於凸極式永磁同步馬達。 

在上述幾種無感測方法中，需要精密控制的伺服系統往往使用第二種無感測架構

配合磁場導向控制(FOC)也就是向量控制，雖然可以使系統達到準確且快速的暫態響應

和良好的穩態效率，但相對卻需要較大量的運算來估算準確的轉子位置，且要配合座

標軸轉換實現磁場導向控制，大幅增加系統的運算量和複雜度。然而對於一些特定的
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應用，像是幫浦機、壓縮機、CPU散熱風扇或家用電扇等等，快速的暫態響應往往不

是最重要的需求時，簡單的無感測V/f控制便可替代無感測向量控制。如何使用最簡單

的方式實現無感測控制架構，並且擁有最佳的穩態效率，便是無感測V/f控制最重視的

議題。 

V/f控制較早提出應用於感應馬達，是維持定子線圈電壓和旋轉頻率為一定值使得

馬達可以操作於定轉矩輸出[14]。然而對於永磁同步馬達而言，若沒有安裝組尼繞組將

無法確保定子線圈電流與轉子永久磁鐵的同步運轉，在開迴路V/f控制下馬達超過某些

特定轉速後有可能會造成系統不穩定。在缺乏組尼繞組的情況下，如何確保定子線圈

電流和轉子永久磁鐵保持同步運轉是無感測V/f控制下的首要議題。因此目前常見的無

感測V/f控制為了達到穩定操作和高效率控制往往會有兩個控制迴路，分別為穩定控制

迴路和高效率控制迴路，其中穩定控制器用來修正輸入的轉速命令以確保定子線圈電

流和轉子永久磁鐵的同步而高效率控制器用來增進系統的整體效率[15]-[24]。在[15]、

[16]中提出使用偵測DC-link端的電流擾動來代替轉速計或是位置感測器回授的轉速來

修正輸入頻率達到穩定控制，[15]中使用DC-link電流波型來修正電壓命令已達到效率

最佳化而[16]則無詳細說明高效率控制器實現。[17]回授三相電流並計算出功率擾動來

完成穩定控制，但在[17]中並無提起高效率控制迴路之設計，因此後來的文獻[18]使用

與[17]相同的控制架構並加上高效率控制迴路修正電壓命令。另外有[19]、[20]利用同

步旋轉 δγ − 軸中的δ 軸電流來修正轉速命令達到穩定控制再配合上γ 軸電流來修正電

壓命令達到效率最佳化控制。而在[21]-[23]中穩定控制器一樣是偵測DC-link端電流擾

動來完成，但其提出藉由判斷電壓電流相角差也就是功率因數角度來修正電壓命令已

達到效率最佳化。另外為了得到低諧波失真的弦波電流，[24]中提出了I/f控制架構，還

有文獻提出在低轉速下使用I/f而在高轉速下使用V/f控制架構的U/f控制[25]，期望在全

轉速範圍內均可以達到效率的最佳化。[26]中提出只需要偵測DC-link電流峰值即可實

現穩定和高效率迴路。總而言之，V/f無感測控制架構在眾多文獻中許多學者提出不同

控制架構，但一般都會包含穩定控制器和高效率控制器，利用功率擾動也就是DC-link

端電流擾動代替轉速回授來修正輸入頻率完成穩定控制器，而針對高效率控制器，雖

然回授控制量有所不同，但均為修正電壓命令亦或是電流命令大小來使得系統操作在

效率最佳的情況之下。在此先對V/f控制架構之發展過程作一簡介，後面章節會針對眾

多V/f控制架構做一詳細評比並且選擇出最適合之V/f控制架構。 



 

4 

隨著積體電路技術的快速發展，配合上述不同的馬達無感測控制架構，馬達無感

測控制系統IC化已成為必然的趨勢，目前市面上已有許多三相永磁同步馬達無感測控

制IC，例如Microchip的MTD6502、Sanyo的LV8805V和Toshiba的TB6575等，各家廠商

馬達驅動IC主要功能如表1.1所示。但大部分皆為使用反抗電動勢零交越點偵測的無感

測驅動配合上軟換相控制改善系統整體效率，僅有少數如Microchip的MTD6502使用無

感測弦波控制，而在起動時使用開迴路啟動則是普遍共識，並配合上過電流保護機

制。由表中可以觀察到目前市面上僅有少數的弦波電流無感測控制IC，加上目前國內

晶片設計公司尚未設計出相關的控制IC，因此使用弦波控制的無感測控制IC具有相當

大的市場潛力。 

表1.1 市售散熱風扇無感測控制IC功能比較表 

 
Microchip 
MTD6502 

Melexis  
MLX81205 

Allegro 
A4941 

Sanyo 
LV8805 

Toshiba 
TB6575 

PWM Control ◎ ◎ ◎  ◎ ◎ 

Sinusoidal PWM  ◎ 
    

Soft Switching 
PWM (Soft-

Commutation)  
◎ ◎ ◎ ◎ 

 

Locked 
Detection & 
Auto Restart 

◎ ◎ ◎ ◎ ◎ 

Over Current 
Protection 

◎ ◎ ◎ ◎ ◎ 

Three-Phase 
Inverter 

Internal Internal Internal Internal External 

Start-up Strategy  
Open-Loop 

Starting 
Inductance 
Variation 

Open-Loop 
Starting  

Open-Loop 
Starting 

Open-
Loop 

Starting 

Signals 
Connection for 

Sesnorless 
Control 

3-Phase 
Terminal 

3-Phase 
Terminal 

3-Phase 
Terminal 
& Neutral 

Point 

3-Phase 
Terminal & 

Neutral 
Point 

Virtual 
Neutral 
Point & 

Bus 
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1.2 研究動機與目的 

由上述可知道如何用最簡單的方式達成無感測控制並且在穩態操作下可以達到效

率最佳化，是風扇等應用最重要的指標。目前市面上對於節能風扇在效率方面的評比

是參考經濟部能源局發布之能源效率基準[27]，如圖1.2左邊所示為不同扇葉直徑對應

之能源效率基準，其值為風量除以功率，故相同規格下功率越低擁有越高之能源效率

基準值。圖1.2右邊則是將基準值畫成曲線圖，並且比較目前市面上常見的四家廠商其

不同大小風扇之能源效率基準值，可看到目前市面上的傳統風扇普遍不符合標準，而

本文要比較之奇美節能風扇則能滿足規範，故期望提出之控制架構不僅可滿足能源規

格要求且效率更優於奇美節能風扇。經由上一節的敘述可以知道V/f控制可簡單的達成

無感測架構，但目前提出的V/f控制為了達到穩定且高效率操作，需要穩定控制器與高

效率控制器，且針對高效率控制的分析又過於複雜，因此本文動機便是期望提出一種

簡單實現的高效率無感測V/f控制架構。 

綜上所述，本文之目的在於針對風扇馬達，提出一種易於實現且僅需要高效率控

制器之無感測V/f控制架構。提出之架構在效率方面能滿足經濟部發布之能源效率基

準，且與市售節能風扇原控制器以及零交越點偵測無感測控制架構相比均能獲得更佳

之效能。而在暫態上的響應期望加速時間能達到與市售電風扇原控制器以及零交越點

偵測無感測控制架構相似之加減速時間。 
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圖1.2  不同尺寸風扇對應之能源效率基準 
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1.3 論文架構 

第一章說明論文的研究背景與發展現況，並提出研究動機與目的。 

第二章將介紹永磁馬達的分類與演進，接著將單相與三相永磁同步馬達在馬達架

構、驅動電路等方面一一比較，並推導單相及三相永磁同步馬達的數學模型，最後配

合馬達參數鑑別和動態特性在電腦中實現數學模型的模擬，並與實驗比較驗證所建立

的模型之準確性。 

由於V/f控制架構下的同步旋轉 δγ − 座標軸概念是相對於同步旋轉 qd − 座標軸作

轉換，因此第三章首先介紹同步旋轉 qd − 座標軸概念，並且將第二章推導出的永磁同

步馬達在三相靜止座標軸下的數學模型進行座標轉換。接著會在同步旋轉 δγ − 座標軸

下之數學模型配合特定操作點小訊號分析，針對永磁同步馬達在V/f開迴路操作下有風

扇負載及無風扇負載的條件進行穩定性分析。最後針對不同的V/f控制架構作一評比以

及本文選擇之架構優勢說明。 

第四章將提出本文使用的無感測V/f控制架構，為了使永磁同步風扇馬達操作在最

佳效率下，本文使用回授電壓電流的相角差也就是功率因數角度去修正電壓命令完成

高效率控制迴路，以期望達到穩態操作下，電流與反抗電動勢維持同相位的最佳化控

制。並以數學模型以及空間向量圖解釋電壓電流相角差控制原理，加上模擬及實驗數

據驗證電壓電流相角差控制的可行性。 

第五章介紹以DSP為主體的實驗平台與其內部軟體實現方法，並說明數位實現過

程中要注意的解析度問題以及數位控制器之實現，並以實驗結果驗證提出的控制策略

的可行性與性能。最後在第六章總結本論文的研究成果。 



 

7 

第 二 章  

永 磁 同 步 風 扇 馬 達 的 數 學 模 型 與 特 性

分 析  

2.1 永磁馬達的演進與類別 

永磁馬達的分類在第一章已經稍作介紹，直流馬達具有轉速對外加電壓呈線性關

係、啟動轉矩大、轉矩對輸入電流呈線性變化等特性，操作上方便且簡單。然而直流

馬達是利用電刷與整流子進行換相，電刷在換相時會產生磨損，造成了馬達壽命縮

短，同時電刷摩擦時也可能產生火花，而有安全上的顧慮。 

為了避免上述的問題，無刷之永磁交流馬達逐漸取代傳統的有刷直流馬達，永磁

交流馬達相對於直流馬達具有高壽命、高效率、控制穩定性高的優點，同時也成為了

風扇馬達的主流。永磁交流馬達類似傳統的直流馬達，其主要差別在於電子式換相以

及必須使用驅動電路這兩者上，電子式換相取代了原有的電刷，而驅動電路則是用於

更改磁場方向以提高效率。永磁馬達結構如圖2.1(a)所示，上面主要有固定的定子

(stator)線圈與轉動的轉子(rotor)磁鐵，其定子部分為線圈繞組，轉子部分為永久磁鐵。

永磁馬達就其轉子與定子放置位置的不同，又可分為內轉子(interior-rotor)與外轉子

(exterior-rotor)兩種，若轉子磁鐵在線圈的外側稱為外轉子而在線圈內側則是內轉子。

永磁交流馬達根據氣隙磁通形狀又可分為兩種，如圖2.1(b)所示，一般而言氣隙磁通分

佈為梯形波的稱為無刷直流馬達，氣隙磁通分佈為弦波的則稱為永磁同步馬達。永磁

馬達依照線圈結構又可分為單相與三相兩種，單相與三相永磁馬達的主要差異在於結

構、驅動電路以電磁轉矩上的不同，以下也將針對各方面差異進行比較。 

目前市面上作為風扇應用的永磁馬達以單相結構為主流，原因在於其架構簡單、

生產容易，但近年來對於風扇效率的需求提升，因此三相馬達正逐漸的取代現有的單

相馬達成為新一代風扇馬達的主流。以下也將針對單相與三相馬達的差異進行說明。 
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(a)                                  (b) 

圖2.1  (a)永磁同步馬達結構圖 (b)氣隙磁通分佈圖 

2.2 單相與三相永磁同步馬達的比較 

2.2.1 馬達結構 

圖2.2為單相與三相永磁馬達的結構，兩者皆為外轉子形式的四極馬達，單相永磁

同步馬達其最大特點在於其不對稱的氣隙分佈，若單相馬達的磁場均勻分佈，在啟動

上會存在一個啟動死點(dead point)，當馬達位於死點上時，所產生的轉矩恰好等於

零，此時馬達如果承載具有摩擦力的負載，則可能停在死點上甚至無法再次啟動，其

解決方法就是故意設計不平均的氣隙，以避免產生的轉矩相消而無法轉動[28]。而三相

永磁同步馬達的磁場分佈平均且對稱，因其為三相結構，靜止時有六個可能的轉子位

置，各位置間皆相差60o
的電氣角，即使輸入的旋轉磁場剛好與轉子位置呈0o

或180o
而使

得馬達維持靜止，繼續輸入接續的旋轉磁場也可帶動馬達運轉，因此不存在上述單相

結構的啟動死點問題，不需要設計成不對稱的氣隙分佈，也因此可獲得較平順的轉矩

和較佳的效率。 
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2.2.2 馬達驅動電路 

 圖2.3為永磁同步馬達的驅動電路，圖2.3(a)為單相而圖2.3(b)則是三相永磁馬達驅

動電路。雖然單相的驅動電路比三相驅動電路少了兩個開關，於成本方面考量似乎比

較合理，但如上所述，三相永磁馬達可擁有對稱的氣隙磁通分佈，且三相永磁馬達其

輸出電磁轉矩是由三相合成而得，擁有較小的轉矩漣波以及較佳的效率，這點將在下

面作數據上詳細的解釋，且三相驅動電路具有較多樣化的開關調變方式，可經由不同

的調變方式改善在驅動電路上產生的功率損失。因此在效率方面的考量三相永磁馬達

是較適合的選擇。 
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Rotor

Asymmetric air gap a b

c

Stator

Rotor
N2

N1
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                 (a)                               (b) 

圖2.2 永磁同步馬達結構 (a)單相馬達 (b)三相馬達 

S1 S3

S2 S4

   

S1 S3

S2 S4

S5

S6

 

              (a)                               (b) 

圖2.3 永磁同步馬達驅動電路 (a)單相馬達 (b)三相馬達 
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2.2.3 馬達數學模型 

介紹完單相與三相永磁同步馬達的結構與驅動電路後，為了更了解永磁同步馬達

動態與穩態特性，本文結合單相與三相馬達的電氣方程式與機械方程式建立出永磁同

步馬達的數學模型，配合實驗與模擬的比對證明所建立的數學模型的正確性。依據此

數學模型，設計者將可以簡單的分析控制架構的可行性以及觀察馬達在動態或是穩態

下的響應。 

如圖2.4所示為單相與三相永磁同步馬達的等效電路圖，單相永磁同步馬達的電壓

方程式可以表示成 

 ,λ
dt

d
iRv sin +=  (2-1) 

其中 inv 為輸入電壓， i 為線圈電流， sR 為定子線圈電阻，λ 為定子線圈上感應之總磁

通鏈，分別與定子電流和轉子磁鐵磁通鏈有關，可寫成 

 ,msrs iL λλλλ +=+=  (2-2) 

sL 為線圈自感， mλ 為永久磁鐵在定子線圈上產生的磁通量大小，因此式(2-1)可改寫為 

 .mssin dt

d
i

dt

d
LiRv λ++=  (2-3) 

對上式中永久磁鐵磁通鏈的微分根據連鎖律又可寫成下式 

 ,)( emfref
m

m eK
dt

d

d

d

dt

d =⋅⋅=⋅= ωθφθ
θ
λλ  (2-4) 

其中K 為常數， fφ 為隨著轉子角度 eθ 改變的磁通量分佈函數， rω 為轉子電氣角速度， 

emfe 為轉子磁鐵磁通鏈在定子線圈造成的反抗電動勢電壓，其值大小與轉速成正比，且

其磁通量分佈隨著轉子角度 eθ 而改變。若考慮電氣角速度與機械角速度轉換又可寫成 

 ,
2

)()( memefrefemf K
P

KKe ωωθφωθφ ⋅=⋅⋅⋅=⋅⋅=  (2-5) 

mω 為轉子機械角速度， eK 為反抗電動勢常數，整理式(2-1)到(2-5)可寫成 

 ,emfssin ei
dt

d
LiRv ++=  (2-6) 

如圖2.4(a)所示，單相的馬達等效電路可簡化成一個電阻，一個電感與反抗電動勢電壓

串連。 
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(a)                           (b) 

圖2.4 永磁同步馬達等效電路 (a)單相馬達 (b)三相馬達 

以上為單相永磁同步馬達的等效電路圖及其方程式，三相永磁同步馬達的等效電

路圖及方程式基本上可以看成三個單相馬達等效電路的組成，因此假設三相Y接的永磁

同步馬達為一個平衡系統，直接利用式(2-6)的結果，電壓方程式可表示為 
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d
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 (2-7) 

式子中各符號的名稱如下： 

van、vbn與vcn        三相電壓； 

 ia、ib與ic         三相電流； 

 Rs          三相定子線圈電阻； 

 Lss          三相定子線圈自感； 

 M          相間線圈互感； 

 ea、eb與ec        三相反抗電動勢。 

當轉子為非凸極式，各相線圈的自感與互感不會隨轉子轉動而改變，可視為常數，再

根據三相平衡時電流和為零的關係，可將(2-7)改寫成 
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 (2-8) 

其中Ls為單相的等效電感，是由定子線圈自感與相間線圈互感相減得到。由(2-8)可將

馬達每一相等效為一電阻、電感與代表反抗電動勢之電壓源串聯所構成。如圖2.4(b)所
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示即為三相馬達的等效電路模型。 

馬達從電氣到機械系統之間的能量轉換可以表示成 

   ,iKT te ⋅=  (2-9) 

其中 tK 稱之為轉矩常數，其值與反電動勢常數 eK 相同。由另一個角度來看電氣到機械

系統的能量轉換，馬達定子磁場牽引轉子磁場產生電磁轉矩，定子磁場由電流產生，

轉子磁場造成定子線圈感應反抗電動勢，而反抗電動勢大小又正比於馬達轉速，因此

單相馬達的電磁轉矩可表示為定子電流、反抗電動勢與轉速的函數 

   ,1, iK
ie

T e
m

emf
e ⋅=

⋅
=

ω
 (2-10) 

從上兩式可以得知轉矩常數與反電動勢常數值相等。同理，三相馬達的電磁轉矩可表

示為三相定子電流、反抗電動勢與轉速的合成函數 

   .3,
m

ccbbaa
e

ieieie
T

ω
++

=  (2-11) 

針對單相與三相馬達的電磁轉矩會在下一小節做詳細比較，以下將以三相馬達電磁轉

矩作說明。其中永磁同步馬達反抗電動勢為弦波，由(2-11)可知為了產生平順的轉矩，

必需產生弦波電流。圖2.5為理想的反抗電動勢與電流波形，忽略整流器的損失，可推

得馬達的電磁轉矩為 

   ,cos
2
3

cos2
3

αα
ω

IK
EI

T e
m

e ==       (2-12) 

其中E為反抗電動勢峰值，I為相電流峰值。由(2-12)可知，馬達的轉矩正比於電流的大

小，且在一般操作情況下，若要在單位電流內可以產生最大的轉矩，反電動勢與電流

的相角差α 必須為零，此時也是系統整體效率最佳的操作情況。在穩態時若將電感上

的壓降忽略，(2-8)的電氣方程式可寫成 

   .5.15.15.15.1 messdc KIREIRV ω+=+=       (2-13) 

根據上式將轉速設為零並配合(2-12)可定義出無轉動電磁轉矩 

   ,5.1
5.1

5.1, rle
s

dc
erle IK

R

V
KT ==       (2-14) 

其中 rlI 為無轉動電流，同理可以定義出無負載轉速 
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   ,
5.1 e

nl K

V=ω       (2-15) 

利用(2-13)到(2-15)可以畫出永磁同步馬達轉速對應轉矩特性曲線，如圖2.6所示。 
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圖2.5 理想的反抗電動勢與電流波形 
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圖2.6 永磁同步馬達轉速對轉矩特性曲線 



 

14 

然而，馬達的電磁轉矩轉換成機械轉矩後仍要考慮負載以及馬達本身所消耗的轉

矩，故機械方程式可表示成 

   ,Lmmmmte TB
dt

d
JiKT +⋅+⋅=⋅= ωω  (2-16) 

其中 

Te                電磁轉矩； 

 Bm                  黏滯摩擦係數； 

 Jm               轉動慣量； 

 TL                負載轉矩。 

永磁同步風扇馬達與其他永磁同步馬達的差異，在於其負載的不同。風扇馬達的負載

為風扇結構，圖2.7為常見的風扇負載(扇葉)以及其負載特性曲線，風扇馬達其負載特

性雖然隨扇葉結構不同而改變，一般而言將其負載轉矩近似與馬達轉速成平方正比，

可表示成 

   ,2
mmL KT ω⋅=  (2-17) 

其中Km為負載轉矩常數。 

根據這一小節所推導的電氣方程式、機械方程式加上負載特性分析，可以得到如

圖2.8以數學模型為基礎之永磁同步風扇馬達系統方塊圖。首先利用霍爾感測器獲得換

相訊號，配合高頻的PWM電壓訊號，供給擁有六個開關的電壓源三相整流器，產生的

三相電壓經過馬達產生三相電流，並和反抗電動勢產生電磁轉矩以順利轉動目標風扇

馬達，利用建立完成的數學模型系統方塊圖配合電氣機械方程式和負載特性，不僅可

以快速掌握目標風扇馬達的動態和穩態特性，還可用來進行分析與模擬驗證所建立的

模型的正確性，並且同時適用於單相與三相永磁同步風扇馬達。 
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                 (a)                                   (b) 

圖2.7 風扇馬達 (a)負載實物圖 (b)負載特性曲線 
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圖2.8 建立在數學模型下之永磁同步風扇馬達系統方塊圖 

2.2.4 馬達轉矩 

圖2.9為單相永磁馬達經方波控制的轉矩計算圖，在此為了與三相馬達公平比較假

設反電動勢為弦波，轉矩漣波頻率為電氣頻率的兩倍，因此其轉矩可表示成 

 ,1800,sin1 °≤≤°=⋅= ee
m

mm

m
e

IEie
T θθ

ωω
 (2-18) 

其中Em為反抗電動勢峰值，Im為電流峰值， mω 為機械角速度， eθ 為電氣角。由(2-18)

可將平均轉矩表示成 
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圖2.9 單相永磁同步馬達方波控制之轉矩分析 

 

 ,
2

dsin
1

0,1
m

mm
ee

m

mm
avge

IEIE
T

ωπ
θθ

ωπ
π

== ∫  (2-19) 

而轉矩峰對峰值則為 

 ,)]0sin()90[sin(,1
m

mm

m

mm
ppe

IEIE
T

ωω
=°−°=  (2-20) 

由平均轉矩與轉矩峰對峰值可計算出轉矩漣波 

 %,157%100
,1

,1
1 =×=∆

avge

ppe
e T

T
T  (2-21) 

若是改以轉矩漣波有效值作為標準，則可記算出轉矩漣波為 

 %.3.48%100
,1

,,1
1 =×=∆

avge

rmsripplee
e T

T
T  (2-22) 

圖2.10為三相永磁馬達經方波控制的轉矩計算圖，為了在一個公平的情況下進行評

比，同樣採用弦波狀的反抗電動勢進行比較，三相永磁馬達在理想狀態下轉矩呈一直

線，但一般情形下若以120o
導通控制驅動馬達，由於馬達轉動上共分為六步，因此會存

在一個六倍電氣頻率的轉矩漣波。其轉矩可表示成 

 ,3030,cos
3

3 °≤≤°−=++= ee
m

mm

m

ccbbaa
e

IEieieie
T θθ

ωω
 (2-23) 

而轉矩平均值為 
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圖2.10 三相永磁同步馬達方波控制之轉矩分析 
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轉矩峰對峰值則為 

 ,
2

332
)]30cos()30[cos(

3
,3

m

mm

m

mm
ppe

IEIE
T

ωω
−=°−°−=  (2-25) 

由平均轉矩與轉矩峰對峰值可計算出轉矩漣波 

 %,14%100
,3

,3
3 =×=∆

avge

ppe
e T

T
T  (2-26) 

改以轉矩漣波有效值作為標準，則可記算出轉矩漣波如下 

 %.1.4%100
,3

,,3
3 =×=∆

avge

rmsripplee
e T

T
T  (2-27) 

由結果可知，由轉矩峰對峰值與平均轉矩的關係，單相永磁同步馬達的轉矩漣波

高達157%，而三相永磁同步馬達的轉矩漣波為14%，兩者之間有高達10倍以上的差

距，若由轉矩漣波有效值與平均轉矩的關係，單相馬達轉矩漣波為48.3%，而三相馬達

轉矩漣波則僅有4.1%。較大的轉矩漣波會引起較大的機械噪音，且轉矩漣波的有效值
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越大，其產生的機械損失也越大，運轉效率越低，因此三相永磁同步馬達從轉矩漣波

的大小以及效率觀點上為較佳的選擇。 

2.3 馬達參數鑑別 

經由上述的電氣以及機械方程式配合負載特性的推導，可以得到永磁同步馬達的

數學模型，但要在電腦模擬軟體中實現馬達運轉的模擬，以利設計者觀察馬達的動態

與穩態特性，還需要知道馬達電氣與機械方面的參數值，以下就針對如何量測需要的

各個參數值做探討。 

2.3.1 電氣參數鑑別 

永磁同步風扇馬達的電氣參數包括定子線圈電阻、定子線圈電感與反抗電動勢常

數，其關係如(2-6)。電阻與電感決定了馬達的時間常數；反抗電動勢常數與馬達轉矩

和馬達速控範圍有關[29]。 

電感與電阻除了可利用儀器測量，也可外加一電壓，利用電路的特性，觀察電流

的響應波形推得。為了將問題簡化，可以將馬達轉子固定住，如此反抗電動勢為零，

此時可等效為R-L串聯電路，輸入一電壓訊號 

   ),()( 0ttuVtv ss −⋅=   (2-28) 

t

V

i(t)

v(t)

t00

sR

V

2

tss

ssi

τ
 

圖2.11 定子線圈的電壓與電流響應波形 
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得到的電流波形如圖2.11所示。穩態時電流趨近於穩定，電流變化率為零，電感視為短

路，由穩態電流值可求出電阻值如下 

   ,
2 s

s
ss R

V
i =  (2-29) 

當電流值為穩態的63.2 %時，此時對應時間恰為機械時間常數，可求出電感值 

   .
s

s

R

L
=τ  (2-30) 

反抗電動勢常數為馬達每單位轉速所產生的反抗電動勢振幅。在一般操作情形

下，從馬達任兩端的電壓差扣除電阻與電感所產生的電壓，可以得到反抗電動勢值。

所以利用外力驅使馬達轉動，再以示波器量測兩端之電壓，即可得到反抗電動勢的波

形如圖2.12，根據反抗電動勢頻率與峰值可求出反抗電動勢常數，可表示成 

   ,
60 e

e f

EP
K =  (2-31) 

其中fe為反抗電動勢頻率，E為反抗電動勢峰值，P為極對數，可經由轉動轉子一圈反抗

電動勢波形極性變化次數得知，如圖2.13所示，P為4。 

ef/1

E

 

圖2.12 單相風扇反抗電動勢量測波形 

 

圖2.13 轉子轉動一圈之反抗電動勢量測波形 
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2.3.2 機械參數鑑別 

馬達的機械參數包括黏滯摩擦係數、轉動慣量與負載轉矩，其關係如(2-16)。黏滯

摩擦係數與摩擦力有關；轉動慣量影響馬達轉速的變化率；負載轉矩為馬達轉動時負

載所產生的轉矩。其中本文之馬達負載為風扇，負載轉矩與轉速平方成正比，(2-16)可

改寫成如下 

   ,2
mmmm

m
mst KB

dt

d
JiK ωωω ++=  (2-32) 

當馬達運轉趨近於穩態，馬達轉速變化可忽略，如下 

      .2
mmmmst KBiK ωω +=  (2-33) 

利用最小平方法(least square method)可推算黏滯摩擦係數與負載轉矩常數，假設現有數

組x與對應的y資料由點表示，可表示為陣列形式 

      ,~ Axy  (2-34) 

由於此方程式為線性獨立，無法得到一組特定解，此時即可使用最小平方法來求解，

可得到一個平方誤差和最小的解，使得 

      ,x̂Ay =  (2-35) 

此組最小平方誤差的解，可表示成 

      .)(ˆ 1 yAAAx TT −=  (2-36) 

由(2-33)配合數組實驗得到的穩態電流有效值與轉速值，可表示成(2-37)，再根據(2-36)

即可推算出黏滯摩擦係數與負載轉矩常數。 
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 (2-37) 

轉動慣量主要影響馬達的加速情形，經過實驗得到馬達啟動時轉速響應波形如圖

2.14，可量測到轉速變化率，配合(2-16)推導得到的(2-38) 

      ,)()( 12 −⋅−−= mmmmmsTm pKBiKJ ωωω  (2-38) 

選定加速過程中某一點，量測當時的電流值、轉速值以及轉速變化率，帶入上式且其

中黏滯摩擦係數與負載轉矩常數已知，故可以計算出轉動慣量。 
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圖2.15為實驗用風扇馬達，圖2.15(a)為市面上可購買的單相風扇馬達，圖2.15(b)為

市售奇美三相永磁同步風扇馬達。表2.1為實驗用風扇馬達的相關規格以及經參數鑑別

所得到的馬達參數。 

 

t
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d rω

)(trω

rω
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1.25s

 

圖2.14 單相風扇暫態加速響應 

          

                       (a)                             (b) 

 圖2.15 實驗用風扇馬達 (a)單相無刷直流馬達冷卻風扇 (b)三相永磁同步馬達涼風扇 
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表2.1 實驗用風扇馬達規格與參數 

Manufacture (a) 單單單單相風扇相風扇相風扇相風扇 (b) 三相三相三相三相風扇風扇風扇風扇 

Rated voltage (V) 12 12 

Rated speed (rpm) 4500 950 

Poles 4 8 

R (Ω) 12.11 1.5 

L (mH) 4.9 1.4 

Electrical time 
constantτe (msec) 0.4 0.93 

Ke (line-to-neutral) 
(V/krpm) 

1.85 4.27 

Rotor inertia J 
(kg⋅ m2) 

2.1⋅ 10-6 0.39⋅ 10-3 

Viscous Coefficient B 
(N ⋅ m⋅ s/rad) 

1.3⋅ 10-6 0.14⋅ 10-3 

 

2.3.3 馬達模型驗證 

根據前述的數學模型與鑑別所得的參數，再配合上圖2.8的馬達模型方塊圖，可以

利用PSIM模擬軟體進行馬達運轉的模擬，並將模擬與實驗結果比較驗證鑑別的參數和

建立的馬達模型方塊圖之準確性。圖2.16為市售單相風扇使用開迴路V/f控制分別在

1200RPM、2400RPM和3600RPM且保持在效率最佳操作點下的模擬與實驗波形，左邊

均為模擬而右邊均為實驗波形，如何將開迴路V/f控制保持在效率最佳操作點將會於後

面章節解釋。可以看到模擬和實驗結果在低、中、高轉速下電流波形都非常相似且和

反電動勢保持同相位，量測出來的電流有效值以及電流峰對峰值也非常近似，可驗證

馬達的電氣參數鑑別的準確性。另外如圖2.17所示為單相馬達使用霍爾感測器從靜止啟

動到全轉速的響應，可以看到模擬和實驗有著相同的加速時間且在加速過成中任一點

的電流值也非常相似，可驗證馬達的機械參數鑑別的準確性。圖2.18為市售奇美三相風

扇使用開迴路V/f控制分別在600RPM和900RPM且保持在效率最佳操作點下的模擬與實

驗波形而圖2.19則為市售奇美三相風扇暫態加速的模擬實驗波型比較圖，可以看到在三

相風扇上也與單相風扇一樣有著一定的精確性。綜合以上所述，可以驗證出本文使用

的參數鑑別有一定的準確性且建立出來的馬達數學模型可靠度也相當高。 
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 (c) 

圖2.16 模擬與實驗電流波形比對(市售單相風扇) (a)1200RPM (b)2400RPM 

(c)3600RPM 
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   (a)                                  (b) 

圖2.17 模擬與實驗暫態響應波形比對(市售單相風扇) 
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(b) 

圖2.18 模擬與實驗電流波形比對(市售三相風扇) (a)600RPM (b)900RPM 
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   (a)                                  (b) 

圖2.19 模擬與實驗暫態響應波形比對(市售三相風扇) 
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第 三 章  

開 迴 路 V / f控 制 之 穩 定 性 分 析 和 不 同

V / f控 制 架 構 評 比  

本章將針對無感測V/f驅動控制進行穩定性分析。首先因為V/f控制架構下的同步旋

轉(γ -δ )軸概念是建立在相對於同步旋轉( d - q )軸上，為了讓同步旋轉(γ -δ )軸概念較

清楚易懂，首先將上章推導出的永磁同步馬達在靜止軸上的數學模型進行同步旋轉座

標軸轉換。 

3.1 d-q軸座標轉換 

因為永磁交流馬達在靜止三相座標軸上具有非線性特性且其數學模型較為複雜，

此時利用座標轉換的技巧可將非線性的馬達數學模型轉換成同步旋轉座標軸下的( d - q )

軸模型，不僅達到馬達數學模型簡化的目的，以利於控制理論的分析，也較靜止三相

座標軸容易令人理解。交流馬達在複數平面上靜止與同步旋轉之座標系統定義如圖3.1

所示，其中( a - b - c )軸代表靜止三相座標系，(α - β )軸代表靜止兩相座標系而( d - q )軸

代表同步旋轉兩相座標系。而其座標轉換關係示意圖以及三種不同座標系下的訊號波

形則如圖3.2所示，前半段經過Clark轉換和Park轉換將偵測到的三相弦波訊號轉換成直

流訊號，以利控制端控制，接著將經過控制器的命令經過Park-1轉換以及Clark-1轉換再

換回三相弦波命令。 

將靜止三相座標軸轉換成靜止兩相座標軸稱為Clark轉換，( a - b - c )軸=>( α - β )

軸，其逆轉換為Clark-1轉換，將(α - β )軸=>( a - b - c )軸，其中定義α 軸與 a 軸重疊而 β

軸則與α 軸垂直。從圖3.1和3.2可以清楚的看到( a - b - c )軸每相訊號彼此相差120o，經

過Clark轉換後(α - β )軸每相訊號彼此相差90o，因此定義靜止三軸至兩軸座標系之轉換

關係式為 

   ),( 3

4

3

2 ππ

βα

j

cs

j

bsassss efeffkjfff ⋅+⋅+=+=
r

 (3-1) 
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其中k值為座標轉換的常數項，常用的k值為
3

2
或是

3

2
，代表的意義分別為座標轉換前

後變數的物理量大小不變與功率不變，詳細說明可參考[30]。本文採用轉換前後物理量

大小不變定義。將(3-1)改寫成矩陣型式可表示如下，其中靜止三軸座標( a -b - c )軸至靜

止兩軸(α - β )軸之Clark轉換為 
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考慮三相系統平衡關係， 0=++ csbsas fff ，故上式可改寫為 
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圖3.1 靜止與同步旋轉坐標軸示意圖 
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圖3.2 座標轉換關係示意圖 

而靜止兩軸(α - β )軸至靜止三軸座標( a - b - c )軸之Clark-1轉換為 
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在經過Clark轉換後雖然只需要處理兩軸系統，但由圖3.2可看到，此時在(α - β )軸上仍

然是相差90o的弦波訊號，為了將訊號轉換成直流訊號以方便各種運算及控制，接著將

介紹Park轉換。 

    Park轉換是將靜止兩軸座標系統(α - β )軸轉換至同步旋轉兩軸座標系統( d - q )軸

上，其中定義d軸向量與馬達轉子磁通方向重合而q軸向量與d軸垂直，可以從圖3.1中看

到d軸向量與轉子磁鐵磁極方向重合，因此可以知道( d - q )軸座標系統是與馬達轉子保

持同步轉速 rω 旋轉，任意時刻與靜止(α - β )軸的夾角為 eθ ，因而稱之為同步旋轉軸系

統，也因為同步旋轉的關係，在此座標軸系統中看到的訊號均為直流量，因此在控制

與分析方面均較為容易。靜止兩軸(α - β )軸至同步旋轉( d - q )軸之Park轉換 
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同步旋轉( d - q )軸至靜止兩軸(α - β )軸之Park-1轉換 
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其中 eθ 定義為靜止座標α 軸與同步旋轉 d 軸的夾角。 

    介紹完座標轉換後，接著考慮式(2-1)在靜止三相座標軸下的型式 
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其中 aλ 、 bλ 、 cλ 分別為三相定子線圈磁通鏈，若將式(3-7)利用上述的座標轉換公式將

三相座標軸型式轉換為同步旋轉兩相座標系型式，可得到如下的關係式： 
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其中 eω 為定子繞組電壓電流之電氣轉速而 rω 為( d - q )軸座標系統和馬達轉子同步之電

氣轉速，在穩態下 eω 與 rω 是相等的， mλ 為永久磁鐵在定子線圈上產生的磁通量大

小。 

馬達的電氣輸出總功率可表示成 

   ),(
2

3
qqdde ivivp +=  (3-9) 

將(3-8)帶入(3-9)且不考慮馬達在電氣方程式的損失，並且假設馬達是非凸極式轉子磁

鐵，此時 d 軸與 q上的電感相同，可以將馬達轉矩方程式簡化為 

   .
2
3

22
3

qeqme iKi
P

T == λ  (3-10) 

詳細的推導過程可參考[31]，可將上式與(2-12)做一比較，可以看到在座標轉換前後得

到轉矩方程式結果均相同。 
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3.2 γ -δ 軸座標轉換 

介紹完同步旋轉( d - q )軸座標系統後，接著就要介紹V/f控制下的同步旋轉(γ -δ )座

標系的概念，(γ -δ )軸與( d - q )軸的相對關係如圖3.3(a)所示，d軸向量定義如上所述是

與馬達轉子磁通方向重合而q軸向量與d軸垂直，因此q軸向量即是反抗電動勢向量方

向。在V/f控制下，電壓向量是控制端給定的空間向量，因此定義δ 軸向量與電壓向量

重合而γ 軸向量則定義與δ 軸向量垂直。從圖中可以清楚看到(γ -δ )軸與電壓頻率保持

同步轉速 eω 而( d - q )軸與馬達永磁轉子保持同步轉速 rω 。其中δ 軸向量與q軸向量的夾

角也就是電壓向量與反抗電動勢向量夾角定義為負載角度δ ，而反電動勢向量與電流

向量夾角定義為φ ，電壓向量與電流向量的夾角定義為ϕ 。圖3.3(a)所示為V/f控制在穩

態下操作的空間向量關係圖，在穩態操作條件下，由於是永磁同步馬達，故定子電壓

頻率 eω 與轉子磁鐵頻率 rω 是相等的，也就是(γ -δ )軸與( d - q )軸是保持同步轉速，而

兩個同步旋轉參考座標軸在穩態下保持著δ 的角度差，值得注意的在暫態時兩個參考

座標軸並非保持同樣轉速，從圖中也可輕易的驗證(2-6)所述的電氣方程式，電壓向量

由反電動勢、電阻跨壓與電感跨壓組成，其中電感跨壓為一微分項，故與電阻跨壓維

持九十度的夾角。而圖3.3(b)則為相對應的時域關係圖，可以看到電壓領先反電動勢δ

度，反電動勢領先電流φ 度而電壓則領先電流ϕ 度。 

在此利用圖3.3和圖3.4定義出本文最重要的控制參數：電壓電流相角差也就是功率

因數角度。之所以稱之為功率因數角度首先要參考功率因數之定義[32] 

   ,cos
cos ϕϕ ===

ss

ss

IV

IV

S

P
PF  (3-11) 

其中P為實功率，S為視在功率且在此假設電壓電流均為純弦波，故無諧波成分。根據

上式可知功率因數定義為電壓電流相角差之餘弦值，故在本文定義電壓電流相角差為

功率因數角度，也就是圖3.3中ϕ 角。一般會期望將ϕ 角控制為零會有最佳的效率，但

對於馬達系統而言，從圖3.4清楚的看到輸入一弦波相電壓，由於負載為電阻與電感之

組合，故會產生一落後之弦波電流，此電流與反電動勢產生電磁轉矩，前面已經證實

電流與反電動勢同相位時可產生平順轉矩，此時電壓與電流會維持一固定角度，也就

是本文定義之功率因數角度ϕ 角。由此可知對於馬達而言將功率因數角度維持一特定

值使得電流與反電動勢同相位而有最佳效率。 
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圖3.3 (a)兩種同步旋轉座標軸空間向量關係圖 (b)空間向量對應時序圖 
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圖3.4 馬達驅動系統下之功率因數角度示意圖 

接著利用圖3.3(a)的參考座標軸關係圖，將上述推導出在( d - q )軸上的電氣方程式

作轉換，(3-8)經過轉換後可得到 
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同理，可以將(3-10)轉換到(γ -δ )軸 
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將(2-16)考慮成微分型式且將電氣機械角速度做轉換可得到 
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將(3-13)帶入(3-14)可以整理成 
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上式已經將馬達的電氣和機械方程式考慮，但在(γ -δ )軸與( d - q )軸的相對關係圖上可

以看到還有一個機械參數需要考慮，那就是負載角度δ ，可以定義為 

   ,re θθδ −=  (3-16) 

其中 eθ 為同步旋轉(γ -δ )軸與靜止三軸的夾角， rθ 為同步旋轉( d - q )軸與靜止三軸的夾

角，因此上式寫成微分型式 
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將方程式(3-12)、(3-15)和(3-17)整理成狀態變數方程式型式 
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   .redt
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(3-18)到(3-21)即為在(γ -δ )軸同步旋轉座標系下的馬達系統狀態變數方程式，至此已經

將第二章中推導得到的靜止三相座標系下的馬達數學模型分別轉換至同步旋轉( d - q )座

標軸和同步旋轉(γ -δ )座標軸上，接下來就要利用轉換得到的同步旋轉座標系下的數學

模型進行穩定性分析。 

3.3 開迴路V/f控制穩定性分析 

3.3.1 永磁同步馬達線性化模型 

上述(3-18)到(3-21)的狀態變數方程式有著下列的型式 

   ),,( uxfx =&  (3-22) 
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其中x是狀態變數向量，f是一含有狀態變數x與輸入向量u的非線性方程式。若要將上述

的非線性方程式利於分析，需要進行線性化，線性化即是考慮任一個狀態變數與輸入

變數均是由一個穩態值加上一個小訊號擾動，可表示成如下 

   ,iii xXx ∆+=  (3-23) 

其中 ix 表示第i個狀態變數。 

    因此將(3-23)的概念帶入(3-22)的非線性狀態變數方程式後，並且不考慮穩態成分

值，便可以得到如下的線性化型式 

   ,)()( uXBxXAx ∆+∆=∆&  (3-24) 

其中A(X)為狀態轉移矩陣，B(X)為輸入矩陣。(3-18)到(3-21)的永磁同步馬達非線性化模

型利用上述的線性化近似後，便可以得到如下的線性化模型 
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  (3-25) 

此線性化模型是在不考慮負載轉矩的條件下得到，其中變數下標“0”代表穩態操作下

的值，因此 0eω 與 0rω 相等。利用上式可計算出系統各項參數如自然無阻尼頻率或是阻

尼比等等。 
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3.3.2 永磁同步馬達線性化模型下無載與有載之穩定性分析 

    然而上述的(3-25)過於複雜，雖然可以經由電腦模擬軟體來計算所需要之參數，但

其實只要經過一些運算，上式可以被近似成一個二階線性微分方程式，經由手動計算

的方式一樣可以大略的推算出系統的穩定性。首先假設機械時間常數遠大於電氣時間

常數，因此 RLe >>0ω ，接著假設電流向量是維持在每安培最大輸出轉矩條件下，因此

0sincos 0000 =−= δδ δγ iiid ，也因此電流維持一定值，故電流的微分項為零，可以把(3-

25)的前兩列改寫為： 
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把上兩式代入(3-25)後兩列可以整理為： 
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根據(3-28)這個二階線性微分方程式，可以很輕易的計算出系統的自然無阻尼頻率和阻

尼比： 
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ω =  (3-29) 

   .
2 J

B

nω
ζ =  (3-30) 

由於馬達的機械時間常數J/B假設為遠大於電氣時間常數且大於1，可以看到系統的阻

尼比為機械時間常數的倒數再除以兩倍的自然無阻尼頻率，因此此時系統的阻尼比值

較小，但仍然大於零，系統屬於穩定但受到擾動後會產生較大的震盪現象。 

 以上的分析是在不考慮負載轉矩的條件下，也就是(3-20)中忽略了最後一項 LT ，接

著考慮負載為風扇負載特性，此時的負載轉矩如(2-18)所示，與馬達轉子機械角速度的
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平方成正比，將(2-17)代入(3-20)並將機械角度速與電氣角速度做轉換，可以把(3-20)改

寫成 
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利用上式配合(3-18)、(3-19)和(3-21)並且考慮如上所述的線性化過程，可以得到考慮風

扇負載下的永磁同步馬達線性化模型 
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  (3-32) 

一樣利用(3-26)和(3-27)的方式將此複雜的矩陣簡化成一二階線性微分方程式，簡化後

的狀態變數方程式可以表示為 
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 (3-33) 

可以得到在考慮風扇負載下的自然無阻尼頻率和阻尼比分別為 
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   ,2
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比較(3-34)、(3-35)和上面不考慮負載轉矩的條件下得到的自然無阻尼頻率和阻尼比(3-

29)、(3-30)，可以看到自然無阻尼頻率並無改變，但此時的阻尼比會隨著轉速增大而

變大，表示風扇負載可有效的改善受擾動後震盪現象。 

3.3.3 馬達-負載驅動系統之轉速-轉矩特性曲線與穩定性分析 

 以上的穩定性分析是從電氣方程式到機械方程式組合成的馬達線性化模型著手，

接著從較直觀的方式將不同負載的轉速-轉矩特性曲線與穩定性的關係作一說明。考慮

(2-16)的機械方程式，將等號右邊的兩項合併看為總負載轉矩 

   ,2
, mmmmLmmallL KBTBT ωωω +=+=  (3-36) 

根據(2-16)可知，在平衡狀態也就是等速時，馬達提供的電磁轉矩必須等於總負載轉

矩，若馬達-負載驅動系統能夠在一個工作點維持穩定，表示在此工作點操作時給予一

個小的負載擾動，系統仍然可以回復到原本的工作點。一個穩態工作點的穩定性可以

從穩態穩定性分析的方法來分析馬達-負載驅動系統的轉速-轉矩曲線，以下將從小訊號

擾動理論的觀點來探討穩態工作點的穩定性。 

 假設有一平衡工作點，此時轉速維持固定 

   ,0=mdt

d ω  (3-37) 

馬達提供的電磁轉矩必須等於總負載轉矩 

   ,,allLe TT =  (3-38) 

任何一個電流、馬達負載或是驅動器的干擾，都會造成電磁轉矩、負載轉矩或是轉速

的波動，因此利用(3-23)的小訊號擾動理論，將一變數視為一個穩態操作值與小訊號擾

動的組合，可將(2-16)改寫為 
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 (3-39) 

將(3-37)與(3-38)的平衡條件代入(3-39) 
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上式微分方程式說明了在穩態操作點時小訊號擾動的轉速-轉矩關係，假設此時的擾動

很小，則在此穩態操作點馬達與負載的轉速-轉矩曲線可近似成一直線，可以表示成 
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其中
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代表馬達的轉速-轉矩曲線在穩態操作點的斜率而

m
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,

代表負載的轉速-轉矩

曲線在穩態操作點的斜率，將(3-41) 和(3-42)代入(3-40)可整理成 
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可以觀察到上式為一階線性微分方程式，可以得到上式的解為 
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下標0一樣代表在穩態操作點下的值。(3-44)要穩定的條件為 
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由上式可以清楚的看出，在穩態操作點的穩定條件為負載的轉速-轉矩曲線在穩態操作

點的斜率必須大於馬達的轉速-轉矩曲線在穩態操作點的斜率，如此一來當系統在穩態

操作點受到小訊號擾動影響而造成轉速增加的時候，此時負載轉矩大於馬達的電磁轉

矩，可將系統做一類似剎車的動作，將系統拉回穩態操作點；反之如果當系統在穩態

操作點受到小訊號擾動影響而造成轉速降低的時候，馬達的電磁轉矩大於負載轉矩，

就足夠克服剎車的力量而將系統回到穩態操作點。如果負載的轉速-轉矩曲線在穩態操

作點的斜率小於馬達的轉速-轉矩曲線在穩態操作點的斜率，當系統在穩態操作點受到

小訊號擾動影響而造成轉速增加的時候，負載無法提供足夠的剎車力量，導致前進的

力量越來越大使系統發散不穩定；反之此時若受到小訊號擾動影響而造成轉速降低，

此時煞車的力量大於馬達的電磁轉矩，且剎車力量越來越大，系統同樣會發散而不穩

定。 



 

38 

 根據上述的小訊號分析與物理意義詮釋，可觀察圖3.4中各工作點的穩定性，其中

實線假設為馬達的轉速-轉矩曲線，虛線則分別為負載轉矩TL1與TL2的轉速-轉矩曲線。

首先觀察A點，當轉速增加時，負載扭矩大於馬達扭矩因此減速；反之速度降低時，馬

達扭矩大於負載扭矩因此加速，所以A點為穩定的平衡點。在B點，當速度增加時，馬

達扭矩大於負載扭矩因此加速，如此將更為偏離原工作點而造成惡性循環，所以B點是

一個不穩定的工作點，馬達─負載無法在此一工作點穩定的操作。其次再看負載扭矩轉

速曲線TL2與T之交點C，當速度增加時，負載扭矩大於馬達扭矩因此減速，反之當速度

降低時，馬達扭矩大於負載扭矩因此加速，所以在此兩種狀況，系統均有回復到原來

工作點的趨勢，因此C點為一穩定的平衡點。由圖3.4中可看出，B點與C點均在馬達扭

矩─轉速曲線的同一區域，但C點穩定而B點不穩定。由此可知一個工作點是否穩定不

單由馬達或負載所決定，而是由兩者共同決定。 

如圖3.5所示為結合了第二章介紹過的馬達轉速-轉矩曲線、馬達無載下以及風扇負

載下的轉速-轉矩曲線關係圖，不同的斜直線代表了馬達輸入電壓的改變而造成不同的

馬達轉速-轉矩曲線。同一條轉矩斜直線會與兩種負載狀況之轉速-轉矩曲線交會於不同

點，也就是不同的穩態操作點，從圖3.5可以看出所有的穩態操作點均會與圖3.4中的工

作點A相似，因此我們可以說在無載與有載條件下之不同操作點馬達均可以維持穩定的

操作。且從圖3.5可以看出若將無載與有載條件均操作在同一個轉速下，此時給予相同

的V/f擾動，由於無載下負載斜率較小，會產生較大的轉速擾動 2mω∆ ，而有載下產生的

速度擾動 1mω∆ 較小，與上一小節計算得到的阻尼比有著相同的結論。 

ωm

Torque

A
B C

Load torque TL1

Motor torque T

Load torque TL2

0
Speed  

圖3.5 轉速-轉矩曲線下的穩態穩定平衡點 
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圖3.6 馬達-負載驅動系統之轉速-轉矩曲線 

 

3.4 在特定操作點下之穩定性模擬分析 

前面我們利用馬達線性化方程式以及負載特性曲線分析了馬達在無載與有載條件下

的穩定性，接著我們同樣利用負載特性曲線選擇適當的穩態操作點進行模的驗證與分

析。如圖3.6所示，我們知道只要改變馬達的輸入電壓即可改變電磁轉矩，也因此會與

負載轉矩曲線相交於不同穩態操作點。本文首先針對單相風扇在PSIM模擬軟體環境中

用開迴路V/f控制使馬達在無載與有載條件下分別固定於額定轉速、50%額定轉速和

15%額定轉速，表示將馬達全轉速範圍均考慮進模擬條件，且維持在效率最佳操作的

條件下，接著給與一個大小適當的轉速步階命令，觀察系統的穩定性並分別比對相同

轉速下無載與有載造成的差異。 

首先利用PSIM模擬軟體確認負載特性曲線之正確性，圖3.7為馬達-負載驅動系統之

模擬圖，橫軸為轉速而縱軸為轉矩。紅色之斜直線為100%輸入電壓下模擬之實際轉

矩，故存在轉矩漣波，藍色斜直線則為利用公式計算出之轉速-轉矩曲線，深棕色與深

綠色之斜直線為輸入電壓分別50%和25%計算而得之轉速-轉矩曲線。粉色線為僅考慮
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遲滯摩擦係數之負載曲線而淺綠色線為風扇負載曲線，故可看到兩者相加之橙色線為

總負載曲線，會與藍色之電磁轉矩曲線相交於最高轉速點。 

Torque (%)

Speed (%)

Fan Load-Speed Curve

Breakaway Torque

10015

100

V/f

A

C E

D

The V/f is defined as the optimal values 
for the optimal decoupling control of 
PMSM in steady state. 

Motor Load-Speed Curve

Motor Friction Load-Speed Curve

B

F

50  

圖3.7 馬達-負載驅動系統下不同穩態操作點 
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圖3.8 馬達-負載驅動系統之轉速-轉矩曲線模擬圖 
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圖3.8為馬達操作於無載條件與風扇負載條件下維持在15%額定轉速時也就是穩態

工作點C和D受到一步階V/f擾動之波形圖，可以看到在無載與有載狀況受到一相同大小

之步階擾動訊號後，雖然速度和功率因數角度都有震盪現象但系統仍然可以回復到穩

定狀態，可看到圖3.8(a)無載下受到擾動後之轉速和功率因數角度最大超越量均較大且

需要較長的安定時間。圖3.9為馬達維持在50%額定轉速時也就是穩態工作點B和E受到

一步階V/f擾動之波形圖，可看到有載下轉速和功率因數角度最大超越量均較小且安定

時間較小。而圖3.10為馬達維持在100%額定轉速時也就是穩態工作點A和F受到一步階

V/f擾動之波形圖，同樣可以觀察到無載與有載條件下均可維持穩定且無載下有較大的

震盪和安定時間。 

 經過本章從不同角度的分析，知道馬達在考慮無載或風扇負載條件下均可保持全

轉速範圍內操作在穩定區域，經由PSIM模擬軟體的幫助，也可以輕易的觀察受到步階

擾動後仍可維持穩定，並證實前面理論說明無載及有載條件下不同阻尼比的差別。 
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(a)                                   (b) 

圖3.9  單相風扇開迴路V/f控制在15%額定轉速(600RPM)之步階擾動波形 (a)無載 (b)
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(a)                                   (b) 

圖3.10  單相風扇開迴路V/f控制在50%額定轉速(2400RPM)之步階擾動波形 (a)無載 

(b)風扇負載 
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(a)                                   (b) 
圖3.11  單相風扇開迴路V/f控制在100%額定轉速(4000RPM)之步階擾動波形 (a)無載 

(b)風扇負載 
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3.5 不同V/f控制架構之評比 

 經由上面的分析可以知道永磁馬達在風扇應用可以免去穩定控制迴路，在介紹本

文提出的高效率控制架構前，將針對目前既有的不同V/f控制架構作一評比，並說明本

文架構選擇上的之優劣。表3.1為不同V/f控制架構實現穩定控制迴路、高效率控制迴路

之方法以及所需要的回授量和回授電路比較表，大至上可以分成六種類型，其相對應

之參考文獻也在表中，而圖3.12則是六種類型不同V/f控制架構之功能方塊圖，上有標

示文獻年份及標題。 

 從表中可以看出較早文獻Type(1)已提出只回授DC-link電流實現穩定控制和高效率

控制迴路，因此只需要一個低通濾波器獲得電流波形輪廓和一個高通濾波器來獲得電

流擾動，但對於高效率控制迴路並無清楚描述，或像[16]用DC-link電流波形輪廓可能

較難輕易實現。接著Type(2)利用回授兩相電流計算出功率擾動實現穩定控制，因此需

要兩個低通濾波器回授相電流並經過計算得到功率經過一個高通濾波器獲得功率擾

動，不僅需要多一個低通濾波器還需要計算功率增加運算量，且[17]架構中並無使用高

效率控制器，[18]中雖然只有模擬結果，但說明在[17]架構下還需要高效率控制器才能

確保效率最佳化，只是文獻中仍然無詳細介紹設計過程。Type(3)算是較早將穩定控制

和高效率控制均詳細介紹和實現的架構，但其使用δ 軸電流來修正轉速命令達到穩定

控制再配合上γ 軸電流來修正電壓命令達到效率最佳化控制，因此必然要將回授之兩

相電流經過座標軸轉換才能得到 δγ − 軸訊號，不僅需要兩個低通濾波器也需要額外的

計算量實現座標軸轉換。Type(4)中提出僅需要回授DC-link電流實現兩個控制迴路，且

電流回授採用同步取樣並反推三相電流，因此不需要額外濾波器，利用三相電流可計

算出相電壓與相電流相角差ϕ 並實現高效率控制迴路，再利用ϕ 角推倒負載角度δ 實現

穩定控制迴路，只是文中對於ϕ 與δ 之間的計算過於複雜因此不容易實現。到了Type(5)

則提出回授DC-link電流峰值即可實現兩個控制迴路，電流峰值回授一樣用同步取樣故

不需要高通濾波器來獲得電流擾動實現穩定控制，但需要一個低通濾波器計算高效率

控制迴路命令，但對於高效率控制器介紹的較少。 

 從以上的分析，可以看出最早Type(1)提出的架構即希望僅回授DC-link電流實現兩

個控制迴路，只是當時的設計過程並不清楚。接著提出不同回授量來實現兩個控制迴

路，但Type(3)、(4)使用的架構則需要額外的計算增加整體複雜度。到了Type(5)則回到
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僅回授DC-link電流實現兩個控制迴路，再配合同步取樣可以減少濾波器數量。總結而

言，僅回授DC-link電流實現兩個控制迴路是最簡化的架構也是必然的趨勢，而穩定控

制器的設計經由許多文獻均證實僅用DC-link電流擾動即可完成，只是高效率控制器的

設計過程在重多文獻中不是沒有詳細解釋就是實現起來較為複雜。 

 因此本文針對風扇馬達提出僅需要高效率控制器之V/f架構，故不用考慮穩定控制

器的回授和控制量，而在高效率控制器的實現則是回授電壓與電流相角差ϕ 修正電壓

命令，經由[21]証實僅回授DC-link電流可計算相角差ϕ ，故可達成架構實現最簡化原

則，且高效率原理簡單並將在下章中介紹。由於已經回授DC-link電流表示若需要在加

上穩定控制器於其他應用時一樣可以輕鬆實現穩定控制迴路。 

 

表3.1 不同V/f控制架構評比表 

Type(1)
ref[15],[16]

Type(2)
ref[17],[18]

Type(3)
ref[19],[20]

Type(4)
ref[21]~[23]

Type(5)
ref[26]

Type(6)
Proposed

Stabilization
Control Loop

High Efficiency
Control Loop

[15] not mention
[16] use dc-link 
current profile to 
correct V*

[17] not mention
[18] use Id to 
correct V*

Feedback 
Signal and 

Circuit

HPF X1 => 

LPF X1 => dc 
current profile

HPF X1 => 

LPF X2 =>

HPF X1 => 

LPF X2 =>

=> phase 
difference

⇒Torque angle LPF X1=> LPF X2 =>
=>

Command

(1)High 
efficiency 
control method 
is not clear

(1)High 
efficiency 
control method 
is not clear
(2)Calculating
increase system 
cost  

(1) Coordinate 
transformation
increase system 
cost  

(1) The 
calculation
between     ,
is complicate

(1)High 
efficiency 
control method 
is not clear

(1)The      can 
be got form 

dce ik ∆⋅−=∆ω ee pk ∆⋅−=∆ω δω ike ∆⋅−=∆ δω ∆⋅−=∆ ke pe ik ∆⋅−=∆ω

dci∆ ep∆

ba ii ,

δi∆

ba ii ,

)*( γδQQGV dqc −=∆

dci
ϕ

δ

)*( ϕϕ −=∆ cGV )*( ppc iiGV −=∆

dci

]1[

][

−−

=∆

ni

nii

p

pp

Use reactive 
power to correct 
V*

Use phase 
difference to 
correct V* 

Use dc current 
peak value to 
correct V* 

ϕδ

)*( ϕϕ −=∆ cGV

Use phase 
difference to 
correct V* 

ba ii ,
ϕ

ϕ
dci

ep∆

 

Type1.(1998) An Efficiency-Optimizing permanent-magnet 
synchronous motor drive

Type2.(2003) A sensorless, stable V/f control method for 
permanent-magnet synchronous motor drives
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(a)                                  (b) 

Type3.(2002) High performance V/f control method for PM motor Type4.(2009) Stabilization control of sensorless sinusoidal 
wave drive for control of power factor of PM motor

 

(c)                                  (d) 

Type5.(2010) V/f control of permanent magnet synchronous 
motor suitable for home appliances by dc-link 
peak current control method

Type6. The proposed V/f control method
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(e)                                  (f) 

圖3.12 不同V/f控制架構功能方塊圖 
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第 四 章  

控 制 功 率 因 數 角 度 之 高 效 率 無 感 測

V / f控 制  

在上一章中已經從不同觀點證明開迴路V/f控制在風扇負載的條件下可以使全轉速

範圍內均維持穩定操作，然而在開迴路V/f控制下卻無法確保系統維持在高效率操作，

因此本章將介紹如何利用功率因數角度回授修正電壓命令，期望使風扇馬達在全轉速

範圍內均維持高效率甚至是效率最佳化的操作狀態。圖4.1所示為本文提出的高效率無

感測V/f控制功能方塊圖，首先根據轉速命令和馬達數學模型，可以計算出最佳的功率

因數角度和電壓命令值，並根據回授的功率因數角度與命令值完成高效率控制迴路。

以下將介紹每個功能方塊圖原理、高效率控制器原理與設計過程。 

TMS320LF2407A-Based 
DSP Controller
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圖4.1 高效率無感測V/f控制方塊圖 
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4.1 功率因數角度控制原理 

4.1.1 效率最佳化原理 

由於馬達本身的機械結構與設計，永磁同步馬達的反電動勢理應是純弦波，但在

真實情況來說，反電動勢還是會存在著諧波，而馬達的電氣輸出功率是由反電動勢與

電流的乘積產生，因此在計算馬達的電氣輸出功率的時候需要將全部的諧波均考慮

到，一般而言，馬達的電氣輸出功率可以表示成 
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而其中每一項的反電動勢與電流可以表示成 
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其中En、In分別代表任一諧波的反電動勢峰值和電流峰值，而 nφ 則代表任一諧波的反電

動勢和電流相角差，定義與圖3.3相同。根據上兩式，若要獲得最大電氣輸出功率，任

一諧波的反電動勢和電流相角差必須為零，也就是保持同相位狀態[33]、[34]。如果反

電動勢和電流相角差不為零，那麼每一周期產生的電氣輸出功率就會有負值產生，如

此一來就無法得到最大值的平均電氣輸出功率，也無法達到效率最佳化的效果。最大

平均電氣輸出功率可以表示成如下： 
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根據上式，可以知道若要達到最大電氣輸出功率，每一相的電流必須和反電動勢同相

位，並且每一相電流理面的任一諧波成分也必須反電動勢波型相同，如此一來相電流

有效值可以達到最小化，同時也將電流在被動元件上的損失最小化，期望達到效率的

最佳化。 

4.1.2 電壓命令與功率因數角度之關連 

由上一小節的介紹，已經知道效率最佳化的條件，因此在這邊介紹如何利用電壓

命令修正功率因數角度ϕ 以期望使反電動勢和電流同相位。首先功率因數控制的原理

如圖4.2所示，在無感測V/f控制下雖然沒有利用演算法或是位置感測器精確的計算出轉

子位置，但是仍然可以經由控制功率因數角度ϕ 實現無感測控制，且在任一穩態操作

點下，負載角度δ 、反電動勢與電流相角差φ 與功率因數角度ϕ 會維持一特定關係，藉

由適當的調整功率因數角度ϕ ，一定可以找到一個最佳功率因數角度 *ϕ 使得系統在特

定穩態操作點下的電流有效值最小也就是效率最佳操作點。 

接著就是要介紹電壓命令與功率因數角度ϕ 之間的關連，可以從圖4.3永磁同步馬

達空間向量控制圖著手。首先圖4.3(a)是代表電流與反電動勢同相位的狀態，此時正是

如上所述效率最佳化的狀態；圖4.3(b)則是代表若電流領先了反電動勢的狀態，值得注

意的是在此是假設系統操作在某一個穩態操作點，因此轉速維持不變，故可以看成反

電動勢的大小及相位均相同，但為了維持固定的轉速，此時在q軸上的電流分量必須與 

e
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ϕ
φ
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V ϕ

Torque ripple

*ϕδ

 

圖4.2 功率因數角度控制原理示意圖 
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       (a)                 (b)           (c)-(1)          (c)-(2) 

圖4.3 永磁同步馬達空間向量控制圖 (a)電流與反電動勢同相位 (b)電流領先反電動勢 

(c)-(1) 電流落後反電動勢且電壓領先反電動勢                                   

(c)-(2) 電流落後反電動勢且電壓落後反電動勢 

圖4.3(a)的電流大小相同，才可以提供相同的轉矩保持同樣轉速之穩態操作點，故可以

可從圖型上清楚的看出此時領先的電流值 bi
v
必定會大於原本在最佳操作狀態的電流值

ai
v
，也因此這時候在電阻與電感上的跨壓也會增大，電阻與電感的跨壓在空間向量中

可以分別表示成 

 
,

,

seL

sR

Ljiv

Riv

⋅⋅⋅=
⋅=

ω
vv

vv

 (4-4) 

因此電感跨壓領先電阻跨壓90度，並且因為維持同轉速，電阻與電感的跨壓都只跟電

流成線性正相關，故只要在空間向量圖中將圖4.3(a)的電阻電感跨壓 Rav
v

、 Lav
r

等比例放

大即為圖4.3(b)中的電阻電感跨壓 Rbv
v

、 Lbv
v

，利用此方法畫出的空間向量圖有一定的準

確度且可以容易的觀察出在電流領先或是落後反電動勢的時候各個參數之間的關係，

經由上述的說明，最後可以畫出在此條件下的電壓向量 

 .LbRbb vvev
vvvv ++=  (4-5) 

從圖4.3(b)中可以清楚的看到，在電流領先反電動勢的操作條件下，此時計算出來的電

壓向量 bv
v
會小於原本在最佳操作點的電壓向量 av

v
，而此時功率因數角度ϕ 會小於最佳

操作點的功率因數角度 *ϕ ，故可以得到一個重要的結論，在功率因數角度ϕ 小於最佳
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功率因數角度 *ϕ 的時候，電壓向量也會變小，因此若期望系統可以回到最佳操作點只

需要將電壓命令增加，即可回到效率最佳操作點。 

 同理，我們可以觀察圖4.3(c)也就是電流落後反電動勢的狀態，若要較為嚴謹的討

論，圖4.3(c)又可以分成兩個狀態來討論，如圖4.3(c)-(1)代表電流落後反電動勢但電壓

仍然領先反電動勢而圖4.3(c)-(2)代表電流落後反電動勢且電壓也落後反電動勢。此時

的假設條件均與上述相同，因為保持在同轉速的穩態操作點，故反電動勢一樣大小與

相位不變，而為了保持同轉速操作，在q軸上的電流分量也都與圖4.3(a)相同，故從兩

張圖中均可以看到此時的電流向量 ci
v
會大於 ai

v
，同理將此時的電阻電感上跨壓等比例放

大即為 Rcv
v

、 Lcv
v

，接著計算出來的電壓向量 cv
v
會大於原本在最佳操作點的電壓向量

av
v
，而此時功率因數角度ϕ 會大於最佳操作點的功率因數角度 *ϕ ，故可以得到另一個

重要的結論，在功率因數角度ϕ 大於最佳功率因數角度 *ϕ 的時候，電壓向量也會變

大，因此若期望系統可以回到最佳操作點只需要將電壓命令降低，即可回到效率最佳

操作點，且分成兩種型式討論皆可以得到相同的結論。 

 根據以上的分析在此可以做個小結論，當系統維持在一個特定轉速下的穩態操作

點時，此時一定有一個相對應的最佳電壓命令 *V 與最佳功率因數角度命令 *ϕ ，若是偵

測到實際的功率因數角度ϕ 小於最佳功率因數角度命令 *ϕ ，表示此時的電流領先反電

動勢而電壓值會小於最佳電壓命令 *V ，只要將電壓命令增加即可回到效率最佳操作

點；反之若是偵測到實際的功率因數角度ϕ 大於最佳功率因數角度命令 *ϕ ，表示此時

的電流落後反電動勢而電壓值會大於最佳電壓命令 *V ，只要將電壓命令降低即可回到

效率最佳操作點。 

4.1.3 效率最佳條件下電壓命令與功率因數角度命令 

從前兩小節的敘述，已經知道了效率最佳化的條件以及如何利用電壓命令修正功

率因數角度使系統維持在效率最佳化的穩態操作點，因此接下來面臨的問題就是，如

何計算出在特定操作點下最佳的電壓命令以及功率因數角度命令。傳統的V/f控制定義

即為保持電壓與頻率為固定的比例，可以使系統在全轉速提供相同的定子磁通量，推

導如下，首先考慮第三章(3-8)介紹過的( d - q )軸座標系統電氣方程式在穩態下忽略電感

跨壓可以表示成 
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   ,0s0s qdqsdd iRiLiRv λωω −=−=  (4-6) 

   ,0s00s qqmdsqq iRiLiRv λωλωω +=++=  (4-7) 

其中 0ω 為系統提供的電氣轉速，此時若考慮馬達電阻跨壓可以被忽略，則上兩式可以

表示成 

   ,0 qdv λω−≅  (4-8) 

   ,0 qqv λω≅  (4-9) 

而電壓的大小值可以被近似為 

   ,0
22

0
22

sqdqds vvV λωλλω =+≅+=  (4-10) 

故可得到 

   .
0

s
sV λ

ω
≅  (4-11) 

由上面的推導可知傳統的V/f控制只要保持電壓與頻率為固定的比例，可以使系統在全

轉速提供相同的定子磁通量，也因此決定了電壓命令與轉速命令的值。但需要注意的

是，上述方法是建立在忽略電阻值跨壓的條件下才成立，只是一個近似值，因此本文

為了準確的計算出最佳效率穩態操作點下的最佳電壓命令與最佳功率因數角度，利用

第二章建立的馬達數學模型以及鑑別出來的參數，並配合上圖4.3(a)效率最佳化的空間

向量圖，可根據不同的轉速命令而計算出需要的最佳電壓命令與最佳功率因數角度。 

 首先可以利用穩態下的機械方程式(2-34)計算出在任一個轉速下所需要的電流命令

大小 

      ,
2

t

mmmm
s K

KB
i

ωω +=  (4-12) 

上式中要計算出電流命令只需要知道轉速和其他已知馬達參數，而轉速在永磁同步馬

達中又與V/f控制中的轉速命令維持同步轉速，因此可以輕易計算出在任一個穩態轉速

下所需要的電流值。接著考慮空間向量圖4.3(a)中所示的電流與反電動勢同相位的效率

最佳操作狀態，假設馬達操作在此狀態，配合上面計算出的電流命令大小，利用空間

向量的原理可以推導出所需要的電壓命令大小 

      ,)()( 22
LRs vevv
vvvv ++=  (4-13) 
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上式中每一向量的大小值可分別表示為 

      ,,, eesseLssR KeiLviRv ωω ⋅=⋅⋅=⋅= vvv
 (4-14) 

每一項均只與轉速有關，因此可以輕易的計算出在任一轉速下要維持最佳效率穩態操

作點所需要的最佳電壓命令值。此外也可根據空間向量圖4.3(a)計算出最佳的功率因數

角度命令 

      ).(tan 1*

ev

v

R

L
vv

v

+
= −ϕ  (4-15) 

4.1.4 實驗數據驗證效率最佳化 

為了驗證上述電壓命令與功率因數角度關係以及計算出來的最佳電壓命令與功率

因數角度命令之正確性，以下將利用實驗數據來分別驗證提出方法的可行性。圖4.4為

本文使用的單相風扇馬達在2400RPM也就是60%額定轉速的條件下，不同電壓命令對

應不同的功率因數角度波形圖，圖4.4(a)即為在2400RPM下效率最佳穩態操作點的波形

圖，可以看到此時電流與反電動勢完全同相位，電壓命令為5.9V而量測到的功率因數

角度ϕ 為5度，圖4.4(b)則是在同樣轉速條件下降低電壓命令為5.8V，可以看到此時電

流會領先反電動勢波形，而功率因數角度ϕ 降低為2度，與圖4.3(b)所示的狀況完全相

同，再看到圖4.4(c)是在同樣轉速條件下增加電壓命令至6V，此時的電流波型會落後反

電動勢波型而功率因數角度ϕ 則是增加為10度，與圖4.3(c)所示的情形也是完全相同。

並且可以觀察到在圖4.4(a)中的相電壓有效值以及峰對峰值比起圖4.4(b)和圖4.4(c)都來

的小，可以說明在此時即是操作在效率最佳化的狀態。 

圖4.5則是市售奇美三相風扇馬達在600RPM也是大約60%額定轉速條件下不同電壓

命令對應不同功率因數角度ϕ 之波型圖，與單相風扇有著同樣的結果。圖4.5(a)是在最

佳電壓命令下使得電流與反電動勢完全同相位，圖4.5(b)是降低電壓命令而使得電流領

先反電動勢波型而圖4.5(c)則是增加電壓命令而使得電流落後反電動勢波型。 

 圖4.6是馬達在不同轉速下改變電壓命令而造成不同功率因數角度ϕ 所相對應的電

流有效值，圖4.6(a)是單相風扇馬達的實驗數據而圖4.6(b)是三相風扇馬達的實驗數據，

其中橫軸代表功率因數角度ϕ 而縱軸則代表電流的有效值。在同一轉速下電流有效值

越小表示此時的效率越高，從圖中可以看到在任一轉速下，不論是單相或是三相風扇

馬達，都有一個特定的功率因數角度ϕ 會使得在某個特定轉速有著最小的電流有效
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值，從圖4.6可以證明圖4.4和圖4.5的結果可以套用在全轉速範圍內。 

圖4.7是單相風扇馬達在全轉速範圍內相對應的最佳電壓命令以及最佳功率因數角

度命令而圖4.8則是三相風扇馬達在全轉速範圍內相對應的最佳電壓命令以及最佳功率

因數角度命令，其中橫軸代表馬達的轉速範圍，而縱軸則是分別代表了最佳電壓命令

與最佳功率因數角度命令，其中紅色實線是經由(4-12)~(4-15)事先計算出來的最佳命令

值，而藍色虛線則是經由實驗結果得到的最佳命令數據，由圖中可以看到計算出來的

結果與實驗是非常接近的，證明效率最化之穩態操作條件的最佳命令是可以事先計算

出來的。 

Irms=124.7 m A
Ipp=339 m A

Hall Signal

Ia

 

                                     (a) 

Irms=132.5 m A
Ipp=349 m A

Hall Signal

Ia

  

Irms=147.4 m A
Ipp=464 m A

Hall Signal

Ia

 

                    (b)                                  (c) 

圖4.4 單相風扇馬達在2400RPM下不同電壓命令對應不同功率因數角度波形圖 (a)電

流與反電動勢同相位 (b)電流領先反電動勢 (c)電流落後反電動勢                                   
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Hall Signal
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Hall Signal Hall Signal

 

                   (b)                                   (c) 

圖4.5 三相風扇馬達在600RPM下不同電壓命令對應不同功率因數角度波形圖 (a)電流

與反電動勢同相位 (b)電流領先反電動勢 (c)電流落後反電動勢 
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                   (a)                               (b) 

圖4.6 不同轉速下不同功率因數角度對應電流有效值曲線 (a)單相風扇 (b)三相風扇 
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                       (a)                             (b) 

圖4.7 單相風扇馬達在不同轉速對應的最佳電壓命令與最佳功率因數角度 (a)最佳電

壓命令 (b)最佳功率因數角度 
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                       (a)                             (b) 

圖4.8 三相風扇馬達在不同轉速對應的最佳電壓命令與最佳功率因數角度 (a)最佳電

壓命令 (b)最佳功率因數角度 

4.2 高效率控制器設計 

4.2.1 系統轉移函數之二階系統近似模型 

經由前面的敘述可以了解電壓命令與功率因數角度之間的關連，且以馬達的數學

模型為基礎，可以輕易的由轉速命令計算出需要的電壓命令與功率因數角度命令，經

由上面的實驗數據也說明了計算出來的最佳命令值之正確性，在圖4.1中的系統整體功

能方塊圖中，剩下高效率控制迴路實現的部分。首先考慮如圖4.9中的高效率控制迴路

架構圖，由轉速命令產生的最佳功率因數角度命令 *ϕ 與實際的功率因數角度回授相
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減，經由高效率控制器來修正電壓命令，並經過弦波產生器後將弦波電壓命令送給馬

達系統，最後再經由回授電流與電壓命令來計算實際功率因數角度。因此若需要有條

理的設計高效率控制器完成高效率控制迴路，首先最重要的是如何得到電壓對應功率

因數角度的轉移函數，在此控制迴路中，雖然馬達本身可看成一個一階系統且其他回

授放大和類比數位轉換過程均可以簡單計算出轉移函數，但在實現測量功率因數角度

的過程，無法準確的使用數學模型近似，因此本文為了得到電壓對應功率因數角度的

轉移函數，在電壓命令的部分手動加入小訊號擾動，如圖4.10所示。將系統調整到某個

特定轉速下的效率最佳穩態操作點，並在原本的最佳電壓命令上另外加入一個弦波電

壓小訊號擾動，此時可以得到功率因數角度輸出之弦波小訊號，反覆以上動作並且將

輸入電壓小訊號擾動之頻率慢慢從低頻增加到高頻，將不同頻率下輸出功率因數角度

小訊號擾動對應於輸入電壓小訊號擾動之增益與相位差紀錄下來，得到的曲線即為尚

未加入控制器之高效率控制迴路頻率響應。 
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圖4.9 高效率控制迴路架構圖 
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圖4.10 加入電壓小訊號擾動之高效率控制迴路架構圖 
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如圖4.11為單相風扇在3375RPM下也就是75%額定轉速下保持效率最佳穩態操作點

並加入1Hz之電壓小訊號擾動及功率因數角度小訊號擾動輸出波型，圖4.11(a)為模擬波

型而圖4.11(b)則為實驗波型，可以看到模擬的增益為7.6dB，相位差為-0度而實驗的增

益為7.84dB相位差-0度，模擬和實驗得到的輸出對應輸入之迴路增益與相角差均非常類

似，圖4.12則是在同樣的操作條件下加入3Hz之電壓小訊號擾動及功率因數角度小訊號

擾動輸出波型，同樣可以比較模擬和實驗得到的結果是非常相近的。 

反覆進行上述的動作並且將結果記錄下來，可以得到圖4.13(a)所示之尚未加入控

制器之迴路增益頻率響應，由圖中看出來此系統非常接近一個二階系統，因此可以利

用二階系統在頻域上一些特殊的關係式來計算出二階系統的實際參數值並且近似我們

所得到的頻率響應關係圖。首先可以從圖4.13(a)觀察並計算出系統的共振峰值Mr，又

Mr在頻域上之關係式可表示為 

 ,
12

1
2ξξ −

=rM  (4-16) 

經由上式可以計算出系統的阻尼比。接著利用共振峰值發生時的頻率稱之為共振頻率

與系統自然無阻尼頻率之關係 

 ,21 2ξωω −= nr
 (4-17) 

利用上兩式可以很快的計算出二階系統的自然無阻尼頻率以及阻尼比，而上兩式詳細

推導過程可以參考[35]。因此我們可以將近似的轉移函數畫出頻率響應圖並和原本得到

的系統頻率響應做一比較並繪於圖4.13(b)，圖中的藍線為原本系統之頻率響應而紅線

則為近似的二階系統之頻率響應圖，可以看到近似的二階系統與原本的系統響應有著

一定的相似度，因此以下的控制器設計均以此為基礎。 

為了確認在全轉速範圍內的系統轉移函數，另外在2400RPM也就是50%額定轉速

下進行如上的動作，將兩個操作點得到的頻率響應做一比較如圖4.14，可以發現在不同

轉速下系統頻率響應會稍稍不同，可以看到低轉速時系統增益會增加且共振頻率會下

降，若全轉速範圍內均使用同樣的控制器必然無法達到良好的響應，因此在不同轉速

下也要針對控制器稍做修改，這點會在稍後做詳細的說明，以下將先針對3375RPM下

也就是75%額定轉速下獲得的頻率響應做控制器設計說明。 
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                       (a)                                   (b) 

圖4.11 3375RPM(75%額定轉速)下輸入1Hz電壓小訊號擾動對應於功率因數角度小訊

號擾動輸出之波形圖 (a)模擬結果 (b)實驗結果 

  

380.4

380.6

380.8

381

381.2

381.4

V_com_512

5.5 6 6.5 7 7.5 8
Time (s)

2

4

6

8

10

12

phi

3Hz

°125- 

6

)9.16(7Gain dB
V

=
∆
∆= ϕ

0.833

V_com

Phi

  

3Hz

°130- 

8

45

)15(6.5Gain dB
V

=
∆
∆= ϕ

V_com

Phi

 

                       (a)                                   (b) 

圖4.12 3375RPM(75%額定轉速)下輸入3Hz電壓小訊號擾動對應於功率因數角度小訊

號擾動輸出之波形圖 (a)模擬結果 (b)實驗結果 
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                   (a)                                   (b) 

圖4.13 3375RPM(75%額定轉速)下頻率響應圖 (a)實際系統 (b)實際系統與近似二階系

統之比較 
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圖4.14 3375RPM(75%額定轉速)下與2400RPM(50%額定轉速)下頻率響應圖比較圖  
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4.2.2 控制器設計流程 

經由上述的方式可以得到圖4.9中高效率控制迴路的電壓對應於功率因數角度的迴

路增益，並且可以得到近似的二階轉移函數，針對二階系統的控制，如果希望得到快

速的暫態響應以及零穩態誤差響應，只使用比例-積分控制器是不夠的，因為二階系統

本身的相位就會降到-180度，此時加入比例-積分控制器只能確保零穩態誤差但卻無法

增加系統的相位邊限，因此系統的暫態響應無法改善，比例-積分控制器設計不好甚至

還有可能進入不穩定區域，因此一般而言針對二階系統的控制會選擇型式3控制器，如

圖4.15所示為手繪形式3控制器對二階系統補償的波德圖，可以大略的看出使用型式3控

制器可以增加系統頻寬以及相位邊限，以下將針對如何設計型式3控制器一一說明。 
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圖4.15 型式3控制器對二階系統補償之波德圖  
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首先要介紹型式3控制器，此類型控制器像是一種極零點對消的凹陷控制器，一開

始利用在原點的極點修正穩態誤差，接著將兩個零點位置放置於二階系統共振頻率的

附近以消除震盪現象，另外在高頻部分放置兩個極點以消除高頻雜訊，此類控制器之

轉移函數為 

 ,
))((

))((
)(

21

21
3 pspss

zszs
sGtypt ++

++=  (4-18) 

可以看到使用此控制器時一次有四個變數，在實現上較難一次全部設計完成，因此本

文利用一些簡化的方式提供了有系統的設計過程來設計控制器。首先是將類型3控制器

分成兩個部分，分別是前半部分的比例-積分控制和後半部簡化成一個相位領先控制器

(phase-lead controller)，之所以忽略掉最後面的高頻極點，是因為此二階系統原本的頻

寬已經非常低，故不考慮到消除高頻雜訊的部分。 

本文控制器設計的原則是先穩再準，也就是要先使系統穩定再想辦法使穩態誤差

為零即是使系統夠準，而系統的穩定度則是受到相位邊限影響，因此在控制器設計中

應該先考慮使用相位領先控制器的部分補償系統的相位邊限，接著才考慮使用比例-積

分控制器在不影響系統穩定度的情況下如何修正穩態誤差。因此本文中的設計過程將

會先考慮相位領先控制器的設計，以下將先對相位領先控制器的一些基本性質作介

紹。如圖4.16所示即為相位領先控制器的波德圖，首先可以將相位領先控制器的轉移函

數寫成 

 ,
1

1
)(

Ts

aTs
sGlead +

+=  (4-19) 

由上式以及圖4.16可以看到兩個轉折頻率分別為 aT/1=ω 和 T/1=ω ，接著將推導相位

最大值 mφ 和此時的頻率 mω 。由於 mω 為兩個轉折頻率的幾何平均值，故可寫成 

 ),
11

(
2

1
101010 T

lag
aT

laglag m +=ω  (4-20) 

因此相位最大值發生頻率為 

 ,
1

Ta
m =ω  (4-21) 

為了決定最大相角 mφ ，可將(4-19)的相位寫成 

 ,tantan)()( 11 TaTjjGlead ωωωφω −− −==∠  (4-22) 
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上式可以改寫為 

 ,
))((1

)(tan
TaT

TaT
j

ωω
ωωωφ

+
−=  (4-23) 

將(4-21)代入上式 

 ,
2

1
tan

a

a
m

−=φ  (4-24) 

因此，在經過化簡後可以由最大相角決定a值 

 ,
sin1

sin1

m

ma
φ
φ

−
+=  (4-25) 

如此一來就可以根據希望補償的最大相角以及最大相角頻率來設計相位領先控制器。 
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圖4.16 相位領先控制器之波德圖  
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以本文遇到的二階系統為例，首先決定期望的增益零交越點頻率 'gf 和期望的補償

最大相角 mφ ，且此新的增益零交越點頻率要剛好在最大相角 mφ 時的頻率 mf ，這時候

可根據(4-25)和(4-21)分別算出相位領先控制器的 a 和T ，如圖4.17所示為期望零交越點

為30Hz而最大補償相角為70度所設計出來的相位領先控制器。但要此時補償的最大相

角發生頻率剛好是新的增益零交越點頻率 'gf 則需要在加上一個K值的調整。從圖4.16

可以觀察到最大相角發生頻率會對系統增加一個 a10log10 的增益，因此調整K值來修正

系統增益可以寫成 

 ,0log10))((log20 1010 =+⋅ ajGK mω  (4-26) 

考慮原本二階系統在新的增益零交越點頻率 'gf 也就是 mf 時的增益加上相位領先控制

器的增益並以K值將增益修正為零。到目前已經將相位領先控制器設計完成，可以從圖

4.18和圖4.19看出補償的效果，圖4.18中藍線為原本的二階系統頻率響應，綠線為考慮

K值後的相位領先控制器頻率響應，而紅線則是加入控制器後的整體迴路增益，可以看

到原本的系統中相位邊限只有15度，而在補償後的相位邊限改善到72度，且系統零交

越點頻率也和預設的值相同。 

接著看到如圖4.19中綠線為原本系統考慮成單位負回授狀態之步階響應，可以看到

系統不只存在嚴重震盪而且也有穩態誤差。而在經過補償後的步階響應則是藍線，可

以看到暫態震盪的問題幾乎已經消除，只剩下穩態誤差需要修正。 
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圖4.17 相位領先控制器之頻率響應圖  
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圖4.18 相位領先控制器對二階系統補償之頻率響應圖  
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圖4.19 相位領先控制器補償前後之步階響應  
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考慮完暫態響應的補償也就是相位領先控制器的設計之後，可以從圖4.19知道此時

系統仍存在穩態誤差，因此接著考慮比例-積分控制器，比例-積分控制器就是針對暫態

響應良好而穩態響應不良的系統做改善。圖4.20為比例-積分控制器之波德圖，可以看

到此控制器因為增加了低頻增益，故可大幅改善穩態誤差，要考慮的條件則是轉折點

的設計以及系統的增益。針對已經設計完成的相位領先控制器，首要條件就是不希望

增益零交越點頻率改變，因為若是改變，系統補償的最大相角就不在增益零交越點

上，此時系統的相位邊限就會受到影響，因此可以將比例-積分控制器中的KP值決定為

1，如此一來在高頻的增益即為零，不會影響到增益零交越點。接著要考慮比例-積分

控制器中另一個參數KI值，KI值的設定可以被兩個條件決定，首先是希望轉折點造成的

相位落後不要影響到上面補償的相位邊限，因此第一個條件就是 

 ,210 g
P

I f
K

K ⋅< π  (4-27) 

從圖4.20中可以看到在頻率為十倍轉折點時，相位落後已經趨近為零，因此只要此時的

頻率小於增益零交越點，比例-積分控制器就不會降低原本補償完畢的相位邊限，接著

另一個條件可以從期望的穩態誤差值來決定，此時原二階系統考慮加上比例-積分控制

器和相位領先控制器後的穩態誤差可表示為 
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)()(1
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lim max,

0
ss

IP
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s
ss e

s

KsK
sGsG

sRs
e <

+⋅⋅+

⋅=
→

 (4-28) 

在上式中，若考慮步階響應，則輸入R(s)為1/s，此時穩態誤差必然為零，另外在馬達

控制系統中往往會使用單位斜坡輸入來檢查追隨命令的速度快慢，因此本文設計控制

器時將考慮單位斜坡輸入穩態誤差。此時在(4-28)中除了KI值尚未確定之外，其他參數

皆已經決定，因此可以由設計者本身可容許的穩態誤差最大值，決定出KI值的下限，

而根據(4-27)設計者則可以決定出KI值的上限。 

 經由上面的設計，圖4.21為經過比例-積分控制器補償後的頻率響應圖。可以看到

藍線為原本二階系統加上相位領先控制器補償的頻率響應，綠線為比例-積分控制器的

頻率響應，而紅線則是二階系統加上比例-積分控制器和相位領先控制器補償後的迴路

增益，可以看到補償後系統的低頻增益增加且沒有影響到增益零交越點和相位邊限。

圖4.22則是兩種狀態下的步階響應比較，可以看到只加入相位領先控制器而尚未加入比

例-積分控制器的藍線，最後會存在著穩態誤差，而經過補償的綠線的穩態誤差幾乎為
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零，且兩者有著幾乎相同的暫態響應。 
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圖4.20 比例-積分控制器之波德圖  
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圖4.21 比例-積分控制器對系統補償之頻率響應圖  
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圖4.22 比例-積分控制器加上相位領先控制器補償前後之步階響應   

 

接著要探討經由(4-27)與(4-28)設計出來的比例-積分控制器參數值之範圍對系統的

影響，圖4.23為不同KI值下之系統單位步階響應而圖4.24則是單位斜坡響應，兩圖中綠

線為參數值設計在限制範圍內的響應，粉紅線為參數值超過最大值而藍線為低於最小

值限制，可以從圖4.23中看到不同的KI值對於單位步階響應穩態誤差均為零，但KI值超

過最大限制值時的粉色線其最大超越量比綠線多了約10%而KI值低於最小限制值時的藍

線最大超越量與綠線相似但是收斂速度較慢。接著可以從圖4.24中觀察單位斜坡響應，

此時KI值超過最大限制值時的粉色線其單位斜坡響應之穩態誤差幾乎為零而KI值低於最

小限制值時的藍線其單位斜坡響應之穩態誤差則大於3%。當KI值超過最大限制值雖然

單位步階響應或是單位斜坡響應其穩態誤差均趨近零且收斂速度快，但其缺點就是反

應過度造成最大超越量增加，而當KI值低於最小限制值時缺點就是反應過慢收斂速度

較慢且單位斜坡響應穩態誤差較大，因此控制器設計就是要選擇一個反應速度適中且

穩態誤差保持在可接受範圍內的控制器，經由(4-27)與(4-28)可由設計者本身自行定義

控制器所需的參數值，且經由圖4.23與圖4.24可看到選擇出來的綠線其不論在穩態誤差

或是最大超越量等等條件均可滿足原本的設計條件。 
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圖4.23 不同比例-積分控制器參數之步階響應   
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圖4.24 不同比例-積分控制器參數之斜坡響應   
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4.2.3 模擬結果 

 介紹完控制器設計原理後，本小節首先利用單相風扇在75%額定轉速也就是

3375RPM下得到的近似轉移函數，經過上述的方法設計控制器後，一樣輸入一步階擾

動訊號，觀察並比較圖3.9以及圖3.11這兩個不同操作點下經過控制器補償後的步階響

應是否改善。首先可以看到圖4.25為單相風扇無載條件操作在15%額定轉速也就是

600RPM下經過控制器補償前後的步階響應模擬波形圖，可看到安定時間和最大超越量

都有明顯降低，圖4.26為單相風扇有載條件操作在同轉速600RPM下經過控制器補償前

後的步階響應模擬波形圖，可看到一樣有顯著的改善效果。接著看到圖4.27和圖4.28分

別為無載與有載條件操作在50%額定轉速也就是2400RPM下過控制器補償前後的步階

響應模擬波形圖，可看到無載與有載條件經過補償後均有明顯改善效果。圖4.29和圖

4.30分別為無載與有載條件操作在75%額定轉速也就是3375RPM下之步階響應改善波

形。可以看到在三種轉速範圍內無載與有載條件下控制器均可得到良好的改善效果。 

接著比較在控制器補償前後的斜坡速度命令響應，圖4.31是在開迴路V/f控制下使

用轉速對應最佳電壓命令之加速曲線，可以看到在開迴路V/f控制下從。3375RPM加速

至3600RPM需要2.5秒的時間，且過程中功率因數角度會震盪，到加速完成後還需要大

約兩秒的安定時間。圖4.32則是使用控制器補償後閉迴路V/f控制下一樣從3375RPM加

速至3600RPM的響應圖，可以看到加速時間縮短一秒，且過程中功率因數角度幾乎沒

有震盪現象產生。 
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(a)                                  (b) 

圖4.25 單相風扇無載條件操作在600RPM之步階擾動波形 (a)開迴路 (b)閉迴路 
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圖4.26 單相風扇有載條件操作在600RPM之步階擾動波形 (a)開迴路 (b)閉迴路 
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(a)                                 (b) 

圖4.27 單相風扇無載條件操作在2400RPM之步階擾動波形 (a)開迴路 (b)閉迴路 
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(a)                                 (b) 
圖4.28 單相風扇有載條件操作在2400RPM之步階擾動波形 (a)開迴路 (b)閉迴路 
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(a)                                 (b) 

圖4.29 單相風扇無載條件操作在3375RPM之步階擾動波形 (a)開迴路 (b)閉迴路 
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圖4.30 單相風扇有載條件操作在3375RPM之步階擾動波形 (a)開迴路 (b)閉迴路 

 

3.35K
3.4K

3.45K
3.5K

3.55K
3.6K

3.65K

Speed_com Speed(rpm)

0
-5

-10

5
10
15

phi

6 7 8 9 10 11
Time (s)

380

390

400

410

V_com_512

Time(s)

W_comW_com

Phi

V_com

W

2.5s

ts=2s

W=3600RPM

W=3375RPM

 

圖4.31 單相風扇開迴路V/f控制之加速曲線波形   
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圖4.32 單相風扇閉迴路V/f控制之加速曲線波形   

4.3 電壓命令補償與全轉速範圍之控制器修正 

從上面兩節中可以知道本文使用的電壓命令是對應於某個特定轉速經由只考慮穩

態下馬達機械方程式(4-12)計算出來的值，即使在加速過程也是使用最佳電壓命令，雖

然經過控制器的補償可以縮短加速時間，但從完整的馬達機械方程式(2-33)來考慮，在

加速的時候應該將轉動慣量造成的加速度量一起考慮，因此在加速過程中(4-12)應該改

寫為 

      .

2

T

mmmm
m

m

s K

KB
dt

d
J

i
ωωω

++
=  (4-29) 

其中加速度那一項因為轉速命令為使用者給定，若給與斜坡加速命令則加速度為一定

值，且在穩態下加速命令為零，故經由上式可以計算出加速過程以及穩態下所需要之

電流命令，在經由前面介紹過的方法計算出加速及穩態下之最佳電壓命令，圖4.29即為

考慮加速電壓命令補償後之閉迴路V/f控制加速過程，比較圖4.28，加速時間縮短為0.5

秒且過程中轉速與功率因數角度沒有震盪產生。 
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圖4.33 單相風扇閉迴路V/f控制加上電壓命令補償之加速曲線波形   

使用電壓命令補償系統暫態加速響應後，接著要考慮如圖4.14所示，在不同轉速下

系統之頻率響應會稍稍改變的問題，本文上述的控制器設計過程是先針對系統在75%

額定轉速下之頻率響應做補償，若在不同轉速下都使用此控制器會對系統產生不良影

響，如圖4.30為同一控制器在50%額定轉速以及75%額定轉速下之穩態電流波形，可以

從圖4.14中預測因為較低轉速時系統之增益較大，若再使用高轉速下設計之控制器系統

必然會過度反應， 在圖4.30(a)中因為控制器修正過多的電壓命令，雖然電流一樣與反

電動勢同相位但電流卻有變形的問題產生，如此一來就失去效率最佳化的意義；反觀

圖4.30(b)中75%額定轉速下因為控制器設計得當，電流保持與反電動勢同相位且不變

形。若要補償此問題理論上應該要針對不同轉速下的頻率響應都設計一次控制器，但

如此一來會讓設計過程過於繁雜，且觀察圖4.14不同頻率響應基本上只有增益有點落

差，因此本文為了簡化設計過程，對不同轉速下只修正控制器增益，如在低轉速時就

將控制器增益值調低而高轉速時就將增益值調高。如此修正的結果可以看到如圖4.31所

示，在不同轉速下，也都可以維持電流和反電動勢同相位且不變形。 
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圖4.34 同一控制器在不同轉速下之穩態電流波形 (a)2400RPM (b)3375RPM 
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圖4.35 不同轉速下修正控制器增益之穩態電流波形 (a)2400RPM (b)3375RPM 
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第 五 章  

高 效 率 無 感 測 V / f控 制 之 D S P實 現 與 實

驗 結 果 分 析  

近年來隨著微處理器技術的發展以及馬達控制技術的進步，將單晶片微處理器應

用於馬達控制已經成為趨勢。採用數位微處理器的優點在於控制策略以軟體程式實

現，因此所需要的硬體電路結構較純類比馬達控制簡單也可減少雜訊影響，此外數位

控制器不僅性能較穩定可預期且修改彈性也較高。因此為了證實提出的高效率無感測

V/f控制架構的可行性，本文之實驗平台建立在以DSP-2407A為控制核心來完成實驗。

本章首先會介紹實驗平台系統以及數位實現下系統架構方塊圖，並針對數位實現之解

析度做分析與設計，接著將軟體流程做一介紹，最後會針對實驗波形進行分析。 

5.1 實驗發展系統介紹 

圖5.1為永磁同步風扇馬達實驗平台，其中包括一個8極的市售奇美三相永磁同步風

扇馬達、功率級電路、訊號偵測與回授電路、定點數運算的DSP以及個人電腦。DSP為

控制系統之核心，負責給予斜坡轉速命令以及根據轉速命令計算出最佳電壓與功率因

數角度命令、讀取外部輸入訊號、偵測並計算實際功率因數角度、實現無感測V/f控

制、高效率控制。功率級電路為輸入電壓為12V的三相橋式換流器，經由DSP送出的開

關訊號驅動三相橋式換流器六個開關使馬達運轉，若要驅動單相風扇僅需使用其中兩

相四個開關而要驅動三相風扇時就使用三相六個開關。電流濾波回授電路將馬達相電

流濾波後送至DSP的數位類比轉換器，經由DSP計算出功率因數角度並實現高效率無感

測V/f控制。透過RS-232的介面與DSP進行連結，可在個人電腦上利用WinDSP軟體觀察

與調整DSP程式的所有參數與數據。 

圖5.2為本文所提出以個人電腦為介面連接DSP為主控制系統之永磁同步風扇馬達

高效率無感測V/f控制完整功能方塊圖。首先由操作者給定轉速斜坡命令並以此命令計

算出最佳電壓命令、最佳功率因數角度命令以及積分後之轉子角度命令，本文為了減
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化系統運算量，將事先計算好之最佳電壓命令與相角差命令建立成表格，之後只要根

據轉速命令去查詢電壓命令與相角差命令即可。轉子角度命令則利用轉速命令累加即

可獲得。在尚未啟動高效率控制器時僅利用電壓命令和轉子角度配合弦波產生器產生

三相弦波電壓命令進行開迴路V/f啟動。接著利用類比數位轉換介面回授三相電流送入

DSP，將三相電壓命令與回授三相電流計算出相角差並實現高效率控制迴路，控制器

輸出訊號修正電壓命令大小完成高效率控制，其中高效率控制器會自動根據轉速命令

範圍而修正增益大小輸出。以下將針對PWM輸出和ADC回授電流之解析度、相角偵測

精準度以及數位控制器實現一一說明。 
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Power Supply

Signal Conditioning Circuit

Three-Phase
PM Fan Motor

Inverter

Man-Machine
Interface

 

圖5.1  以DSP實現之單相與三相永磁同步風扇馬達實驗發展平台 
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圖5.2 以DSP實現之三相永磁同步風扇馬達無感測V/f控制功能方塊圖 

5.2  解析度分析與設計 

由圖5.2可以看到為了實現類比連續訊號之數位控制，首先需要類比-數位轉換器將

類比訊號經過取樣得到數位訊號，才可將數位訊號在DSP中做運算，經過數位控制器

的補償後，最後經由數位PWM送出開關訊號給三相換流器還原類比連續訊號。ADC和

DPWM是實現數位控制不可缺少的過程，但不同於類比訊號使用OP放大器來實現，

ADC和DPWM使用二進位運算，在取樣時必然會產生量化方面的誤差以及訊號的延遲

誤差，這兩個誤差量在數位控制中影響最甚，以下就針對這兩個誤差量對於控制迴路

之影響分別做分析以及設計過程之考量。而本文另一重點在功率因數角度偵測，因此

也會針對相角偵測之精準度做一分析。 

5.2.1  ADC與PWM之解析度與量化誤差 

ADC擷取輸入類比訊號為數位訊號而PWM將數位訊號還原為類比訊號輸出，這個

過程等同將輸入訊號量化，其中必然會產生擾動及雜訊，經過數位控制後可能會對輸

出造成不良影響。圖5.3為量化過程等效圖，可以看到原本的類比訊號經過量化後得到

一格一格的數位訊號，其中數位訊號之解析度與ADC取樣頻率有關，若是取樣頻率越



 

79 

高，得到的數位訊號越接近類比訊號。圖5.4為考慮取樣誤差之量化過程等效圖，類比

訊號加上誤差訊號即為數位訊號，其中誤差訊號之大小R為每一次取樣造成之誤差，後

面將介紹如何利用期望的誤差大小來計算需要之ADC位元數。將量化過程考慮進圖4.9

之系統迴路方塊圖後可以表示成圖5.7，而期望控制量ϕ 之轉移函數即可表示為 
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= ϕϕϕϕ  (5-1) 

其中 

)(snADC                 ADC量化誤差； 

 )(swPWM                  PWM量化誤差；      

 )(sTc                 加上控制器之系統迴路增益；     

 iid KsGsG ⋅⋅ )()(ϕ         第四章近似之系統迴路增益； 

 )(sGϕ                    相角偵測轉移函數； 

 )(sGid                功率級電路轉移函數； 

 Ki                   電流回授增益。 

QuantizerOriginal signal Original signal

Amplitude Amplitude

Quantized signal  

圖5.3 量化過程等效圖 

Original signal Original signal

Amplitude Amplitude

Quantized signal

R

-R
Error signal

Amplitude

 

圖5.4 考慮誤差之量化過程等效圖 
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圖5.5 考慮量化過程之系統迴路方塊圖 

在介紹完考慮量化後之系統迴路後，接著要考慮量化誤差大小 R 對於系統之影

響。量化後之訊號與原始訊號之間差異為數位化後所產生的誤差訊號，在不同的情況

下雖然很難被預測，但可利用數學運算估測量化後所產生的諧波來當作一個誤差評比

標準[36]，其中誤差量若為固定頻率方波訊號所產生的諧波量最大，故此假設誤差訊號

為方波，以下為固定頻率方波的諧波組成項 

 ,
)2,1,0(20

)2,1,0(12,
4







==

=+==
L

L

kkn

kkn
nan π   (5-2) 

其中 n 為諧波次項而 an 為第 n 次諧波大小。上式近似量化後誤差最大的情況為第一項

斜波產生狀況，以此狀況來計算 ADC 或 PWM 的解析度，為 

 ,
4

)(
max π

ω RjnADC =   (5-3) 

 ,
4

)(
max π

ω RjwPWM =   (5-4) 

其中詳細推導過程可參考[37]。將ADC回授訊號和PWM之量化誤差使用(5-3)和(5-4)當

基準後，可將此基準加入系統迴路方塊中做計算，首先只考慮電流ADC回授之量化誤

差，可將(5-1)寫成 
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)(1

)(
)()(

0*,0 ==
+

⋅=
ϕ

ϕϕ
PWMwc

ADC sT

sG
sns  (5-5) 

上式中考慮ADC誤差最大如(5-3)所示並考慮低頻下f<<fc之條件，可將上式改寫為 
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1max c
idciidci

ADC ff
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n <<≈
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πϕ

ϕ  (5-6) 
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本文電流回授Ki=0.1，並利用第二章參數鑑別之馬達參數代入Gid和第四章得到之控制

器參數代入Gc，並且可由使用者決定ϕ 之誤差量，在此假定小於5%，可由(5-6)計算出

R必須小於0.576%，也就是ADC至少要有8位元之解析度才可以滿足。 

 接著可以考慮PWM之量化誤差來決定PWM所需要之解析度，只考慮PWM量化誤

差之系統迴路可改寫為 

 ,
)(1

)()(
)()(

0*,0 ==
+

⋅=
ϕ

ϕϕ
ADCnc

idi
PWM sT

sGsGK
sws  (5-7) 

考慮與(5-6)相同的條件下上式可表示為 

 ,,
14

1max c
cidci
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PWM ff

G
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GGGK

GGK
w <<≈

+
⋅

πϕ

ϕ  (5-8) 

一樣假定ϕ 之誤差量小於5%可以計算出R必須小於5.7%，表示PWM至少需要5位元之

解析度。本文使用之DSP2407A擁有最高10位元之ADC，在PWM方面使用20k之開關頻

率，並將一次開關周期分成2000段，解析度大於10位元，皆滿足以上之分析讓解析度

造成之誤差在容忍範圍內。 

5.2.2  ZOH頻率響應與相位延遲誤差 

圖5.6為考慮ZOH之系統迴路方塊圖，其中開關頻率fsw和取樣頻率fsc本文皆採用

20kHz，對ZOH使用拉式轉換後可表示成 
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圖5.6 考慮ZOH之系統迴路方塊圖 
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圖5.7  取樣頻率為20k Hz之ZOH頻率響應 

從上式可以清楚的看出ZOH對系統造成的相位落後與系統頻率以及取樣頻率有關，圖

5.7為使用取樣頻率為20kHz之ZOH頻率響應，可以對應在不同頻率下落後之不同角

度。從圖4.21可以看出本文設計完成之增益零交越點大約在30Hz，依照(5-9)可以計算

出此時的相位落後為0.27度幾乎為零，因此可以知道ADC和PWM造成之相位落後對於

本文之控制器設計幾乎沒有影響，故不考慮進控制設計過程。 

5.2.3 功率因數角度偵測誤差 

圖5.8為功率因數角度偵測說明之時序圖，利用回授電壓弦波和電流弦波命令，並

經過一遲滯比較器當電壓大於零時Sv輸出高準位而當電壓小於零時Sv輸出低準位，當

電流大於零時Si輸出高準位而當電流小於零時Si輸出低準位。並利用Sv訊號產生一連續

上數訊號cnt，每當Sv訊號產生變化時便將此時上數器之值儲存為c_max而上數器重新歸

零，此訊號也可計算出電壓電流之頻率。而當Si訊號產生變化時會將此時上數器之值儲

存為c_phi。接著只要利用Sv和Si之關係即可判斷電壓是領先或落後電流，如圖5.8(a)當

Si訊號發生變化時，此時Sv和Si的狀態同為High或Low表示電壓領先電流，而相角差為 

 .180
max

°⋅=
c_

c_phiϕ  (5-10) 

而圖5.8(b)當Si訊號發生變化時，此時Sv和Si的狀態相反表示電壓領先電流，而相角差

則表示為 

 .180
max

max °⋅=
c_

-c_phic_ϕ  (5-11) 
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(a)                                     (b) 

圖5.8 相角偵測時序圖 (a)電壓領先電流 (b)電壓落後電流 

 以上為本文回授電流並計算相角差之實現方式，利用此方法計算相角差之解析度

受到電壓電流頻率fe也就是馬達轉速以及計算頻率fsw之影響。例如使用相同的計算頻

率fsw下馬達額定轉速越高，那麼上數器得到的c_max值越小，表示相同的半周期180度

被分成較少格數，計算得到的相位差解析度越差。而若馬達額定轉速相同但計算頻率

fsw越高，代表上數器得到的c_max值越大而計算得到的相位差解析度越高。因此相角

偵測與馬達轉速成反比而與計算頻率成正比，假設如圖5.8(a)電壓領先之狀況，(5-10)

可以改寫為 

 .180

2

180

2

err
e

sw

sw

e T
c_phiT

T

T
c_phi ϕϕ ≤°⋅⋅=°⋅=  (5-12) 

根據上式可以從期望偵測之相角差誤差大小以及馬達額定轉速來設計所需要之計算頻

率，可以改寫為 

 .
2180
eerr

sw

T
c_phiT ⋅

°
≤⋅ ϕ  (5-13) 

例如若希望相角差之誤差能維持在5%以內，代表上式相角差誤差要小於9度，而馬達
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頻率則使用本文單相風扇之額定轉速約為135Hz，帶入(5-13)可以得到所需要之計算頻

率fsw至少要大於5400Hz，而本文使用之計算頻率為20kHz，經由上式之推倒可以得到

相角差偵測之解析度為1.35%而誤差角度在2.4度以內。 

 如圖5.9所示為當單相風扇馬達操作在80Hz時不同計算頻率之相角差偵測波形，可

以看到在使用5000Hz之計算頻率時，cnt_max值大約只有到30左右，而計算出來的相角

差也會有約4.5度之誤差存在。而當計算頻率增加至20kHz時，cnt_max值可到120左

右，而計算出來的相角差之誤差存在也僅有約1.2度。 
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(a)                                     (b) 

圖5.9 不同計算頻率在單相風扇80Hz之相角差偵測波形 (a)5kHz (b) 20kHz 

5.3  控制器數位實現 

圖5.2中各個功能方塊圖已經在前面分別介紹，電壓命令以及相角命令使用查表法

獲得，PWM輸出命令和ADC回授所需要之解析度也設計完成，相角偵測利用計數器實

現也可在誤差容忍範圍內，整體實現只剩下控制數位實現部分。 

由於本文使用DSP實現數位控制，故須要將第四章設計完成之類比控制器經由Z轉

換轉換成數位控制器。將類比連續訊號轉換成數位離散訊號有許多架構方法，例如反

向尤拉公式(backward Euler)、前向尤拉公式(fordward Euler)以及雙線性轉換(Bilinear)，

均是使用不同的積分方法。本文使用反向尤拉公式(backward Euler)進行轉換，其S-

domain到Z-domain之轉換關係可以表示成 
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z
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−−=  (5-14) 

其中 swT 為離散訊號取樣時間。 

 在第四章控制器設計過程中先介紹相位領先控制器之設計流程，在此也先對相位

領先控制器之數位實現做介紹。將上式之關係代入(4-19)可整理成 
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 (5-15) 

並考慮一般Z-domain下之形式 
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可以看到類比和數位相位領先控制器之間的參數關係為 
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 (5-17) 

(5-16)的型式可改寫為 

 ].1[]1[][][ 110 −−−+= nYbnXanXanY  (5-18) 

至此已可完成數位相位領先控制器，但本文使用之DSP2704A採用定點數運算，故在設

計完成控制器參數後需要注意參數是否小於1，並視情況使用不同Q格式做補償。以本

文參數為例，經由(5-17)轉換後之a0為156.40117、a1為-153.84392而b1為-0.65168，因此

針對小於1的b1必須做Q格式補償。只要使用Q1即可讓b1大於1，但若期望解析度可以到

小數點下3位數則需要使用Q4，從(5-18)可以知道為了讓等式成立，三個參數皆使用Q4

格式。再考慮Q格式補償之數位相位領先控制器方塊圖可表示為圖5.10，其中X[n]與Y[n]

方便與(5-18)對照，輸入X[n]即為相角差誤差，為回授電流所得故其解析度與ADC回授

電流同為10bits，而經過乘法器和加法器可得到 

 bits, 21)bits 11()bits 10( 0 =⋅= aK errao ϕ  (5-19) 
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圖5.10 相位領先控制器數位實現方塊圖 

 bits, 12)bits 11()bits 10( 11 =⋅= aK erra ϕ  (5-20) 

 bits. 12)bits 12()bits 12( 10 =+= aax KKK  (5-21) 

接著可以推論Kb1同樣需要21bits，而在最後輸出需要將補償之Q4格式除回來，故Klead

為17bits。系統內可使用之暫存器最高規格為32bits故可滿足要求。 

接著考慮將(5-14)代入類比比例-積分控制器，可以表示成 
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KzG digI
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 (5-22) 

可以知道類比和數位比例-積分控制器之間的參數關係為 
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經由上述轉換得到之數位參數KP_dig為1而KI_dig為0.0025，為了使KI_dig達到小數點後三位

數之解析度，至少需要使用Q12，因此將前面相位領先控制器之輸出Klead當作輸入可以

表示為 

 bits, 92)bits 21()bits 17( _ =⋅= digPleadP KKK  (5-24) 

 bits. 12)bits 4()bits17(
_

=+=
digIleadI KKK  (5-25) 

同理可以反推KI_out需要29bits才可執行相加程序，最後比例-積分控制器之輸出KPI經過

Q12格式還原後為17bits。圖5.11為數位比例-積分控制器的功能方塊圖，在實際實現上

輸出項為比例項和積分項的相加而得 

 ],[][][ nInPnY +=  (5-26) 

其中比例項為 
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 ],[][ _ nXKnP digP ⋅=  (5-27) 

而積分項為 

 ].1[][][ _ −+⋅= nInXKnI digI
 (5-28) 

圖5.12為高效率控制迴路功能方塊圖以及經過反向尤拉公式轉換後之數位控制器功能方

塊圖，可以看到相角命令 *ϕ 和實際回授ϕ 之誤差當做相位領先控制器之輸入X[n]，經

過相位領先補償後之輸出為S[n]，S[n]在當成比例-積分控制器之輸入，得到最後的輸出

Y[n]也就是電壓命令補償，完成數位控制器。 

圖5.13為分別使用類比和數位控制器得到的迴路增益頻率響應圖，可以看到兩者的

增益零交越點並無改變，且相位邊限僅有6度的誤差，可以知道數位實現和類比實現有

著相似的效果。 
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圖5.11 比例-積分控制器數位實現方塊圖 
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圖5.12 控制器數位實現方塊圖 
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圖5.13 類比和數位迴路增益頻率響應 

5.4  以DSP為背景之系統程式架構 

以上章節將圖5.2中每個功能方塊圖之數位實現一一介紹，並針對期望解析度和容

忍誤差範圍做一分析和設計，接著要將整體系統在DSP中實現流程和程式架構做一完

整說明。DSP程式中的工作主要是在各個中斷服務常式中執行，中斷的配置如圖5.14，

共有三個以計時器觸發的定時中斷c_int1()、c_int2()和c_int8()，以及一個外部觸發的不

定時中斷c_int5()。透過RS-232與電腦之間的資料傳遞是在背景程式下進行，當DSP接

受資料時會不定時的觸發中斷，而將資料傳送至電腦。 

兩個頻率為20kHz的定時中斷的其中之ㄧ為c_int1()，負責讀取類比數位訊號的轉

換結果，其是以同步取樣(synchronous sampling)方式讀取相電流回授訊號，同步取樣可

以取得電流平均值且可以避免開關切換之雜訊；而另一個20kHz的定時中斷服務常式為

c_int2()，負責無感測V/f驅動、高效率控制和輸出產生PWM開關控制訊號等主要程式部

分；第三個為2000 Hz的定時中斷則執行速度估測及轉子鎖死保護機制。 

中斷副程式中的流程圖如圖5.15，一開始的Timer-ISR先將系統重致，清除中斷其

標接著啟動計時器，利用計時器啟動三個周期中斷c_int1()、c_int2()和c_int8()，c_int1()

的ADC中斷回授電流，並將此電流訊號分別送至c_int2()內計算功率因數角度和c_int8()
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內計算馬達轉速。主要程式均安置在c_int2()內，一開始利用定位方式將馬達固定於某

個已知位置區間，接著使用開迴路V/f控制將馬達啟動，藉由斜坡轉速命令分別產生最

佳電壓命令和最佳相角差命令，電壓命令也與回授之電流計算產生實際相角差，並與

相角命令完成高效率控制器，其中高效率控制器會根據不同轉速命令自動修正高效率

控制器之增益以避免第四章提過的電流變形問題產生，而根據估測之轉速會決定進入

閉迴路控制之時機，在尚未進入閉迴路控制前均使用開迴路V/f啟動控制。結合開迴路

V/f命令與閉迴路修正電壓命令輸出電壓命令，若是系統準備完畢則將電壓輸出命令限

制在範圍內並輸出PWM訊號，若尚未準備完畢則不輸出PWM訊號。 

圖5.16則是對於圖5.15中紅色虛線內方塊，也就是本文實現重點較詳細之流程圖，

可以看到流程圖最開始偵測電壓電流值，並產生圖5.8之Sv、Si訊號以及相對應之上數

器，利用Sv、Si訊號產生改變時記錄上數器之值並可計算出相角差，接著相角差誤差

送入高效率控制器，代控制器補償完畢則回到偵測電壓電流。 
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圖5.14 DSP程式的中斷配置 
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圖5.15 系統整體架構程式流程圖 
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圖5.16 相角偵測與高效率無感測V/f控制程式流程圖 
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5.5  實驗結果分析 

本節呈現的實驗結果是運用DSP配合先前提出的實驗平台，實現本文所提出的高

效率V/f無感測驅動控制策略，包括控制架構驗證、性能檢測以及啟動控制等，最後將

單相與三相風扇分別與市售風扇原配IC以及使用零交越點偵測之無感測控制策略進行

效率以及暫態加速的比較。 

5.5.1 單相風扇高效率無感測V/f控制穩態實驗結果分析 

圖5.17為市售單相風扇原配有感測控制策略以及本文提出之高效率無感測V/f控制

維持在最佳操作點下，分別在1200、2400及3600 RPM時的穩態電流波形，圖中左邊均

為原配控制器電流波形而右邊均為無感測V/f控制電流波形圖。可以看到在三種操作點

下原配控制器均會在換相時產生明顯的電流突波，影響效率；而經由無感測V/f控制在

三種操作點下電流均與反電動勢同相，無電流變形且電流波形較平順無突波產生。圖

5.18為單相風扇在不同控制策略下的效率比較，硬換相為單相風扇原配控制之控制策

略，軟換相為在換相其間緩慢的將責任比降低至零以減少電流突波之控制架構[33]，在

同轉速時高效率無感測V/f控制方法相電流有效值均較低，被動元件上的損失較少，具

有較佳的效率，同時像電流峰對峰值也較低，可降低功率開關的規格與成本。圖5.19為

不同控制架構之效率改善比較，其中以原控制器之最差效率當作基準來看不同控制架

構效率改善比率，可以看到本文提出之架構與市售風扇原配控制器在相電流有效值至

少改善12%而相電流峰對峰值至少有35%的改善。與軟換相控制架構相比在相電流有效

值至少改善2%而相電流峰對峰值至少有5%的改善 
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圖5.17 使用兩種控制架構在不同轉速下之電流實驗波形 (a)1200 RPM  (b)2400 RPM 

(c)3600 RPM 
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(b) 

圖5.18 不同控制策略下資料統計曲線 (a)相電流有效值 (b)相電流峰對峰值 
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(a)                                 (b) 

圖5.19 不同控制架構之改善比率 (a)相電流有效值 (b)相電流峰對峰值 
 

5.5.2 單相風扇高效率無感測V/f控制暫態實驗結果分析 

圖5.20(a)為單相風扇在開迴路V/f控制下2400RPM時加入一步階擾動之波形而圖

5.20(b)則是加入高效率控制器後一樣在2400RPM時加入一步階擾動之波形，分別比較

圖3.9與圖4.25之模擬圖可以看到模擬與實驗非常相似。而從圖5.20可以看到本文提出之

高效率控制架構在暫態步階響應上的改善效果，震盪次數減少一半以上，轉速最大超

越量從17RPM減少至10RPM而功率因數角度最大超越量也從24度降低至13度。圖5.21
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則是開迴路與閉迴路V/f控制在3375RPM下加入一步階擾動之波形圖，一樣可以看到震

盪時間減少一半，轉速最大超越量從19RPM減少至14RPM而功率因數角度最大超越量

從15度降低為7度。 

圖5.22是從3375RPM加速至3390RPM之暫態響應，可以看到圖5.22(b)閉迴路V/f控

制下加速時間比圖5.22(a)開迴路控制下縮短了一半，且在圖5.22(a)開迴路控制下可以看

到功率因數角度還會震盪約三到四次才穩定而在閉迴路控制下相角差則無此現象產

生。圖5.23為比較只使用閉迴路V/f控制以及閉迴路V/f控制加上電壓命令補償後從

3375RPM加速至3600RPM之響應，可以從圖5.23(a)和圖5.23(b)中看到不論是否加上電

壓命令補償其功率因數角度均無震盪現象產生且平穩的保持在一定範圍內，表示加速

過程中均維持效率最佳操作，而在加上電壓命令補償後之加速時間從3秒縮短為0.6秒，

大幅改善加速時間。 

圖5.24是使用原配控制器有感測架構從3375RPM加速至3600RPM之暫態響應，可

以看到本文提出的控制策略在加速響應上與原配控制器有著相似的加速時間，且本文

提出的架構在穩態效率上優於原配控制架構和軟換相控制。 
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(a)                                     (b) 

圖5.20 2400RPM下步階擾動響應 (a)開迴路控制 (b)閉迴路控制 
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(a)                                     (b) 

圖5.21 3375RPM下步階擾動響應 (a)開迴路控制 (b)閉迴路控制 
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(a)                                     (b) 

圖5.22 3375RPM至3390RPM之加速響應 (a)開迴路控制 (b)閉迴路控制 
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(a)                                     (b) 

圖5.23 3375RPM至3600RPM之加速響應 (a)閉迴路控制 (b)閉迴路控制加電壓補償 
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圖5.24 原配控制器有感測控制從3375RPM至3600RPM之加速響應 
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5.5.3 三相風扇高效率無感測V/f控制穩態實驗結果分析 

圖5.25為市售奇美三相風扇使用零交越點偵測無感測控制策略及本文提出之架構分

別在1200、2400及3600 RPM時的穩態電流波形，圖中左邊均為零交越點偵測無感測控

制電流波形而右邊均為無感測V/f控制電流波形圖。可以看到在三種操作點下零交越點

無感測架構均會在換相時產生明顯的電流突波，影響效率；而經由無感測V/f控制在三

種操作點下電流均與反電動勢同相，無電流變形且電流波形較平順無突波產生。圖5.26

為三相風扇在不同控制策略下的效率比較，在同轉速時高效率無感測V/f控制方法相電

流有效值和峰對峰值以及DC電流平均值都較低，具有較佳的效率且可降低功率開關的

規格與成本。圖5.27為不同控制架構之效率改善比較，其中以原控制器之最差效率當作

基準來看不同控制架構效率改善比率，可以看到本文提出之架構在相電流有效值比起

原控制器至少改善30%而比起零交越點無感測至少改善7%，相電流峰對峰值比起原控

制器至少有35%的改善而比起零交越點無感測至少改善20%，DC電流平均值比原控制

器至少改善17%以上而比零交越點無感測至少改善13%以上。圖5.28是使用零交越點偵

測無感測架構在不同轉速下之轉速漣波而圖5.29則是使用高效率無感測V/f控制在不同

轉速之轉速漣波，圖5.30則是兩種控制架構在全轉速範圍之轉速漣波大小百分比曲線，

可以看到本文提出的架構其轉速百分比至少改善50%以上。 

0 A

0.2 A

0.4 A

Hall Signal

Ia

Irms=166 m A  Ipp=762m A
 

0 A

Hall Signal

Ia

Irms=150 m A  Ipp=512m A
 

(a) 

0 A

0.5 A

1 A

Hall Signal

Ia

Irms=409 m A  Ipp=1625m A  

0 A

0.5 A

1 A

Hall Signal

Ia

Irms=365 m A  Ipp=1100m A
 

(b) 



 

98 

0 A

1 A

2 A

Hall Signal

Ia

Irms=872 m A  Ipp=3300m A
 

0 A

1 A

2 A

Hall Signal

Ia

Irms=710 m A  Ipp=2160m A
 

(c) 

圖5.25 三相風扇兩種控制架構不同轉速下之電流波形 (a)300 RPM (b)600 RPM (c)900 
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圖5.26 不同控制策略下資料統計曲線 (a)相電流有效值 (b)相電流峰對峰值     

(c)DC-link電流平均值 
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圖5.27 不同控制架構之改善比率 (a)相電流有效值 (b)相電流峰對峰值         

(c)DC-link電流平均值 
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(a)                                      (b) 

圖5.28 零交越點偵測無感測架構之轉速連波(a)300RPM (b)700RPM 

19RPM 29RPM

 
(a)                                      (b) 

圖5.29 高效率無感測V/f架構之轉速連波(a)300RPM (b)850RPM 
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圖5.30 不同控制架構之轉速漣波百分比 
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圖5.27是一個效率相對百分比關係，由DC電流平均值可以計算出實際效率的改

善，在此首先要介紹本文馬達效率評比的方式，從圖5.31可以看到若忽略中間開關的損

失，則整體系統的效率可以表示成 

 ,
,avgdcdc

me

e

em

in

out

IV

T

P

P

P

P

⋅
⋅

===
ωη  (5-29) 

其中輸入功率為DC直流源提供之功率，其值為DC電壓與DC平均電流之乘積，永磁馬

達中提供給功率級電路之DC電壓為一定值，量測DC平均電流即可計算出輸入功率。輸

出功率可參考(2-13)，由於馬達操作中必然會產生轉矩漣波故較難以定值表示，但若將

上式配合機械方程式(2-17)和(2-18)可以將輸出功率表示成只與轉速有關之函數，因此

可以得到轉速相同時必然有相同輸出功率之結論。 

 利用上述之結論，本文比較不同控制架構之效率，只需要比較相同轉速下不同控

制架構之輸入電流平均值，即可知道效率之改善。利用圖5.26以及圖5.27之數據，可以

知道本文提出之架構其DC電流平均值比原控制器至少改善17%以上而比零交越點無感

測至少改善13%以上，也就是效率比原控制器至少改善17%以上而比零交越點無感測至

少改善13%以上。 

Cd

PWM Inverter

Three-Phase
PM Fan Motor

dcV

Pin= Pe Pout= Pem

 

圖5.31 馬達效率計算示意圖 
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5.5.4 三相風扇高效率無感測V/f控制暫態實驗結果分析 

圖5.32為三相風扇在150RPM下經過控制器補償前後加入一步階擾動之波形，可看

到經過控制器補償後轉速以及功率因數角度之震盪情況皆有明顯改善。圖5.33為三相風

扇在600RPM時經過控制器補償前後加入一步階擾動之波形，從圖5.33可以看到震盪次

數減少一半以上，功率因數角度最大超越量也從32度降低至15度。圖5.34為三相風扇在

975RPM時經過控制器補償前後加入一步階擾動之波形，可以看到震盪次數減少一半以

上，轉速最大超越量從20RPM降至10RPM而功率因數角度最大超越量也從27度降低至

20度。本文設計之控制器在以上三個轉速範圍均可達到良好的改善效果。 

圖5.35是從600RPM加速至750RPM之暫態響應，可以看到圖5.35(a)開迴路V/f控制

下加速時間非常長，而在加上電壓命令補償後圖5.35(b)之加速時間大幅縮短，但此時

尚未加入高效率控制器故可看到加速後功率因數角度還會震盪約5次才進入穩定，安定

時間幾乎快大於加速時間，圖5.35(c)則是閉迴路V/f控制加上電壓補償，可看到此時加

速時間短暫且系統幾乎不震盪。比較圖5.35(d)零交越點無感測控制架構，可看到本文

提出的架構在加速時間可達到相似或更佳的響應，且轉速漣波較小。圖5.36為啟動至額

定轉速響應，圖5.36(a)為本文使用之啟動，前面需要先經過定位再加上約1.6秒的開迴

路啟動，等到偵測到正確之功率因數角度後即切入閉迴路控制，從最低轉速至最高轉

速需要4.4秒。圖5.36(b)為使用零交越點無感測控制架構之啟動，需要4.5秒的時間從最

低至最高轉速。圖5.36(c)市售節能風扇之啟動，前面需要2秒之啟動，再經過5秒加速

至最高轉速。可看到本文提出的架構可以達到與另外兩種架構相似的啟動時間，且在

穩態下有更佳的效率。 
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(a)                                  (b) 

圖5.32 150RPM下步階擾動響應 (a)開迴路控制 (b)閉迴路控制 
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(a)                                  (b) 

圖5.33 600RPM下步階擾動響應 (a)開迴路控制 (b)閉迴路控制 
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(a)                                  (b) 

圖5.34 975RPM下步階擾動響應 (a)開迴路控制 (b)閉迴路控制 
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(c)                                     (d) 

圖5.35 600RPM至750RPM之加速響應 (a)開迴路V/f控制 (b)開迴路V/f控制加電壓補償 

(c)閉迴路V/f加電壓補償 (d)零交越點偵測無感測 
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                   (c) 

圖5.36 啟動至額定轉速響應 (a)閉迴路V/f加電壓補償 (b)零交越點偵測無感測       

(c)奇美三相風扇原配控制器 
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第 六 章  

結 論  

本論文針對永磁同步風扇馬達之無感測控制IC設計提出了一種弦波無感測V/f控制

架構，利用回授並修正功率因數角度達到廣泛速控範圍內效率之最佳化。提出之控制

方法可免去磁場導向控制下繁複的座標軸轉換運算，亦不像磁場導向控制受限於馬達

參數變化的影響，且可同時適用於單相與三相永磁同步風扇馬達，惟暫態響應較為緩

慢。本論文提出之控制方法針對風扇或幫浦等應用可達到低噪音、低成本、高效率以

及低參數靈敏度等優點。 

本文從不同角度分析馬達使用開迴路V/f控制之穩定性，利用風扇負載穩定的特性

提出只需要高效率控制迴路之無感測V/f控制架構。為了達到高效率操作，本文提出回

授功率因數角度去修正電壓命令大小期望達到效率最佳化操作，利用空間向量圖和實

驗數據可驗證在同轉速下必有一最佳功率因數角度使得電流與反電動勢同相位，因此

達到效率最佳化。設計完成的高效率控制器不僅可以確保全轉速範圍均維持效率最佳

操作，配合加速電壓命令補償後之暫態加速響應可達到與使用零交越點偵測無感測控

制相似的效果。 

實驗結果証實提出之控制方法在暫態響應上與零交越點偵測控制有著相似的效

果，而在穩態時均可保持全轉速操作點內的穩定運轉，且效率上可達到比市售控制器

或零交越點偵測控制更佳的效率。本文提出的架構在單相風扇比起市售有感測IC其相

電流有效值至少改善12%，其相電流峰對峰值至少改善35%；本文架構在三相風扇比起

市售原配控制器其相電流有效值至少改善30%，其相電流峰對峰值至少改善35%，其DC

電流平均值也就是效率至少改善17%；與零交越點無感測控制架構相較下相電流有效值

至少改善7%，其相電流峰對峰值改善20%，其DC電流平均值也就是效率至少改善13%。

提出之架構不僅滿足經濟部能源局發布之能源效率基準規範，針對12吋風扇本文架構

計算獲得之能源效率基準值為3.7遠大於規範所需之1.23也遠超過市面上傳統風扇普之

能源效率基準值遍為1.1左右。 
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