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摘要 

  

電流回路為伺服馬達控制架構最內層的控制回路，為伺服控制系統的核心所

在。本研究從電流回路著手，藉由Medium Filter降低PWM切換雜訊和環境雜訊對

電流回授信號的影響，進而使電流回路控制效能更佳，架構外層的速度回路時，

將獲得較佳且較穩定的工作效能。研究探討速度回路線性與非線性的工作區間，

並設計相位領先-落後補償器(線性控制器)，使系統在線性工作區得到較好的工作

效能；而在非線性工作條件時，則設計模糊控制器(非線性控制器)克服系統的非

線性特性，使系統達到較佳的控制效能。最後整合線性與非線性控制器的優點，

設計自動切換式模糊與相位領先-落後控制器，使得伺服馬達於各種不同的工作條

件，即使落入電流飽和之非線性區間，皆能擁有較佳的工作效能。硬體方面本研

究採用德州儀器公司的TMS320 F2812 DSP作為控制晶片。實驗結果指出，在不

同慣性負載及不同轉速測試條件下，本研究所設計的控制器均明顯改善了伺服馬

達的系統頻寬及控制的穩定性。 

 

i 
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ABSTRACT 

  

In this thesis, a novel fuzzy/lead-lag switching control design is developed for the 

permanent magnetic (PM) DC brushless motor to improve its velocity response performance 

in both the bandwidth and stability. In the current feedback loop, the noise due to the Hall 

sensor, PWM switching, and environments has been practically reduced by applying the 

proposed medium filter and its velocity performance is significantly improved. Furthermore, 

to improve performance and stability of the velocity loop, both operations in linear and 

nonlinear ranges are concerned. In the linear operation region, the lead-lag compensator has 

been designed to effectively increase the bandwidth. On the other hand, the fuzzy controller 

has been designed to be more efficient in the nonlinear range due to the saturated current, the 

larger operation range, or significant load variation. Finally, the auto-switching fuzzy/lead-lag 

controller is designed by integrating two controllers to properly operate in various regions 

with a proper switching rule. The present controller is implemented on the TI TMS320 F2812 

DSP and experimental results indicate that the proposed controller significantly improves both 

system bandwidth and response performance in the overshoot and steady-state oscillation 

under various conditions. 
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第一章 緒論  

1  

 

1.1 研究動機與目的 

 

隨著人們生活習慣的改變和高度的工業自動化，各式的馬達應用也越

多，其中可精準定位的伺服馬達更廣泛地應用在各式各樣的自動化工業場合

中，使得物件的加工更快速、更精準且更安全，自動化生產的良率也提升。

伺服馬達的應用場合相當廣泛，例如電腦數值工具機(CNC)、高速高精密的

自動生產線、紡織機、機械手臂、機械人、電動車等等。 

常見的伺服馬達可大致可分為有刷式的永磁直流伺服馬達和無刷式的

交流伺服馬達，其中交流伺服馬達有製造成本較低、體積較小且沒有碳刷不

用經常維護等優點，但缺點是交流伺服馬達的控制較直流伺服馬達困難許

多，藉由交流馬達的向量控制理論[1][2]，將使得交流伺服馬達的控制變得

較為簡單，再加上近年來電力電子的技術、變頻器控制與微處理器的高度發

展，讓交流伺服控制更容易實現、價格更低廉，有逐漸取代直流伺服馬達的

趨勢。隨著交流伺服馬達的應用越廣泛，低階的伺服馬達驅動器已不能滿足

高科技業的高速高精密之需求，如何提升整體的控制效能已成為重要課題。 
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1.2 研究背景與發展概況 

 

在交流伺服馬達的向量控制方面，至今有相當多的論文提出各種有效的

控制架構，在參考文獻[3][4]中，一個典型的永磁式交流同步馬達的向量控

制架構已被提出，主要是利用座標轉換的技巧將馬達的定子電流解耦成磁場

電流分量與力矩電流分量，以達到磁場與力矩分別控制不互相干擾，進而達

成速度控制與弱磁(flux weakening)控制的目的。為了使馬達達到更高於額定

轉速的速度應用，使馬達操作在定功率的弱磁控制方法也相繼被提出

[5][6]。此外，市面上的伺服驅動器廠商為了讓使用者更方便地應用，開發

了許多自動參數調整的機制，自動適應不同的工作情況，自動調整出最佳的

工作狀態。因此不斷的提升控制效能，並且使伺服驅動器更智慧化，更適用

在多變的工作環境則是各家伺服驅動器廠商的共同目標。 

近年來由於超大型積體電路(VLSI)技術的不斷創新，各種數位訊號處理

器(DSP)的性能也都大幅提升，且價格也有顯著的下降，使得各種 DSP 的應

用越來越廣泛。本研究採用的是德州儀器公司專為馬達控制所生產的

TMS320F2812 DSP 來做為伺服控制的核心運算處理器，其優點為運算速度

較快，運算暫存的位元數較高，並且以 C 語言做程式的開發設計，方便程

式的維護且縮短開發的時間。 
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1.3 問題描述 

 

1. 電流迴路的回授信號高雜訊問題 

伺服馬達控制系統的最內層控制迴路為電流迴路，它是整體伺服馬達控

制的核心，其中電流回授信號的準確性對電流迴路的響應效能有極大的影

響。由於實際的馬達控制時，電流回授信號是藉由霍爾感測元件(Hall sensor)

所感測而得，十分容易受到 PWM 信號切換功率晶體時產生的雜訊和外在環

境的雜訊所干擾，使得電流迴路的控制效能不佳，且馬達無法平順地運轉。 

 

2. 速度迴路的精密線性控制器設計難以實現 

一般伺服馬達經常使用 PI 控制器做系統的速度回授控制，但 PI 控制器

常因負載的變化或是工作條件的改變，使控制效能受到很大的影響，不僅要

重新調整 PI 控制器的參數值，而且其控制的結果經常會有較大的最大超越

量(overshoot)和暫態震盪，使得系統的暫態響應較差。在此希望利用線性控

制器的優點來取代 PI 控制器使系統效能更佳，但實際系統有最大輸出電流

之限制、馬達承受之最大電流限制與各式元件為非理想元件等非線性因素，

將使得線性控制器難以實現。 

 

3. 外界負載對伺服馬達控制系統的效能影響問題 

市面上的伺服馬達控制器在無負載時，系統頻寬常能達到 300~400 Hz，

但加入 5 倍的慣量負載後，其頻寬隨及下降為 20~30 Hz，頻寬相差近十倍

之多，整體系統的效能下降非常嚴重。 
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1.4 研究方法 

 

1. 設計Medium Filter降低雜訊的影響 

若以低通濾波器對電流回授信號進行濾波時，雖然可降低雜訊的影響，

但常會造成回授信號有相位延遲(phase lag)的問題，所以本文將利用 DSP 

F2812 的硬體特性，在每次電流迴路的取樣周期內，進行多次的 ADC 取樣

與資料分析，將可得到較無雜訊的電流回授信號，使得電流迴路的響應較

佳，馬達運轉的較平順。 

 

2. 設計線性/非線性的速度迴路控制器 

在本文中將探討線性控制器的使用區間與工作限制，並實驗分析線性與

非線性控制器的優缺點。由於線性控制器的種類相當多，在此將選擇具有設

計簡單、容易實現和受系統模型(model)變化之變異性較小等優點的相位領

先-落後補償器進行設計。另外在伺服馬達控制系統的非線性特性方面，將

設計模糊控制器，使馬達在非線性的工作區間時能有較佳的控制效能。 

 

3. 設計自動切換式Fuzzy/Lead-Lag控制器 

在系統加入負載時，相位領先-落後補償器只需加入益增控制器即可補

償負載對系統的影響，而模糊控制器需進行微調才能得到較佳的較能。因此

本文整合了相位領先-落後補償器和模糊控制器的控制優點，設計一個能依

不同的負載狀況自動進行參數調整的整合型線性/非線性控制器，進而使伺

服馬達控制系統在任何工作條件或系統加入負載的清況下，皆能達到不錯的

控制效能。 
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1.5 論文架構 

 

本論文共分七章，第一章旨在簡述研究的動機、目的、背景與發展，並

陳述所要研究的問題、方法、步驟。第二章介紹永磁式交流同步馬達的模型

推導、座標系統轉換與向量控制原理，並說明 SVPWM 的切換原理和整體

系統的硬體架構。第三章描述永磁式交流同步馬達閉迴路控制的建立流程，

其中包括電流回授信號的雜訊抑制，並以 PI 控制器建立電流迴路和速度迴

路。第四章描述相位領先-落後補償器(線性控制器)的設計原理，在實際系統

上實現的條件限制與工作區間，並比較各種工作條件與系統加入慣量負載的

實驗測試結果。第五章描述模糊控制器(非線性控制器)的設計原理，並比較

各種工作條件與系統加入慣量負載的實驗測試結果。 

第六章描述結合線性/非線性控制器的優點，並利用自動判別負載大小

的技巧來修正切換線性/非線性控制器的時間，使得所提出的控制器能適用

於各種不同的工作條件，並當系統加入慣量負載時，皆能獲得較佳的控制效

能。最後第七章中會對本論文的研究成果做一個分析與討論。 
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第二章  交流伺服馬達之向量控制與硬體架構 

2  

 

於本章將分析永磁式交流伺服馬達的特性，推導永磁式同步馬達

(permanent magnet synchronous motor, PMSM)在其定子座標軸(as, bs, cs)下

的電壓方程式與轉矩方程式，並配合座標系統的轉換，將電壓的動態方程式

轉換至與轉子同步的(d,q)軸座標系統，以簡化永磁式同步馬達的動態模型，

進而討論馬達的向量控制。接著介紹實驗的硬體架構與介面電路。 

 

2.1 永磁式交流伺服馬達之數學模型 

由於永磁式交流馬達具有非線性的特性，其數學模型非常複雜，因此較

難在一般的座標系統下分析永磁馬達的特性；我們可以將高度非線性且互相

耦合的馬達數學模型，透過座標轉換的技巧由靜止座標系統轉換成同步旋轉

座系統，在同步旋轉座系統下馬達的數學模型將簡化許多。 

首先以一個三相、兩極的交流永磁式馬達來做馬達數學模式之推導

[1][2][7][8]，圖 2-1 為永磁式同步馬達之架構圖，它可分為定子繞組與轉子(永

磁磁鐵)兩部分。 
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圖 2-1 三相二極永磁式同步馬達結構圖 

 
永磁式同步馬達在a相、b相及c相的定子電壓方程式分別如下所示： 
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其中 sR 為每相繞組上的電阻； asλ 、 bsλ 和 csλ 則分別為a相、b相及c相的磁交鏈

(flux linkage)，而三相的磁交鏈分別如下所示： 
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其中 

 lsL ：單相定子線圈之漏感量 

 ssL ：單相定子線圈之自感量 

 rθ ：定子a軸與轉子d軸之夾角 

 fλ ：轉子之磁交鏈 

將(2-2)式代入(2-1)式可得： 
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因為定子電流( asi 、 bsi 、 csi )為三相平衡 

 0=++ csbsas iii  (2-4) 

所以由(2-4)式，則(2-3)式可簡化為： 
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將(2-5)式簡化為 

 
( )

sss

ssssss

dt
dI

IL
dt
dIV

λ+Ω=

Λ++Ω=
 (2-6) 
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其中 

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

cs

bs

as

s

v
v
v

V  ， 
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=Ω

s

s

s

s

R
R

R

00
00
00

 ， 
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

cs

bs

as

s

i
i
i

I  ， ssss IL Λ+=λ  

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

+
+

+
=

ssls

ssls

ssls

s

LL
LL

LL
L

2
3

2
3

2
3

00
00
00

 ， 
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

+
−=Λ

)sin(
)sin(

)sin(

3
2
3
2

πθλ
πθλ

θλ

rf

rf

rf

s  

(2-6)式即為永磁式交流同步馬達在靜止三相座標上的定子電壓方式。 

 

 

2.2 座標轉換 

由 2.1 節的推導可知永磁式交流同步馬達在靜止三相座標軸上具有非線

性的特性，且數學模型十分地複雜；在此我們可將複雜的非線性馬達數學模

型，利用座標轉換的技巧，由靜止座標系統的馬達數學模型轉換至同步旋轉

座標系統之下的d-q軸模型，在同步旋轉座標系統之下的d-q軸馬達數學模型將

比靜止座標系統之下的模型簡化許多。 

永磁式交流同步馬達模型在同步旋轉座標系統(d-q軸)下的電壓與電流的

合成向量與轉子同步旋轉，故電壓與電流波形會似直流電一般的波形，同步

馬達的系統響應近似直流電機，故可使用線性控制理論進行分析與控制；並

且在同步旋轉座標系統(d-q軸)之下控制同步馬達，其轉矩響應可似直流電機

達到瞬時轉矩響應。圖 2-2 為複數平面上靜止座標與同步旋轉座標之二個座

標系統，其中(a,b,c)與(α,β)分別代表定子的靜止三軸座標系統與靜止二軸座標

系統，而(d,q)代表轉子的同步旋轉座標系統。 
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rθ

sf
v

sfα

sfj β

qsfj

dsf

 
圖 2-2 馬達於複數平面上的靜止與同步旋轉座標系統 

 
為了簡化 2.1 節複雜的矩陣數學表示式，在此採用空間向量來表示，首先

空間向量的定義如下所示： 

 
⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
++=

+=

cs

j

bs

j

as

sss

fefef

fjff

3
4

3
2

3
2 ππ

βα

v

 (2-7) 

其中空間向量變數 sf
v
可代表馬達的電壓、電流或是磁交鏈(flux linkage)變數。

由向量運算法則中實部、虛部需相等的原則，我們可得Clarke轉換公式如下： 

 
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
−
−−

=
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

cs

bs

as

s

s

s

f
f
f

f
f
f

2
1

2
1

2
1

2
3

2
3

2
1

2
1

0

0
1

3
2

β

α

 (2-8) 

其中 sf0 為零序分量，對於三相平衡的系統而言，零序分量為零。 
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此外當同步旋轉座標系統(d,q)以 rω 的角速度旋轉時，靜止二軸座標系統

(α,β)與同步旋轉座標系統(d,q)之間互相轉換的Park轉換公式則如下所示： 

 
( )βα

θ

ωθ

fjfefjff

dt
rj

qds

rr

+=+=

=
−

∫
v  (2-9) 

 
( ) ( )
( ) ( ) ⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−

=⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

s

s

rr

rr

qs

ds

f
f

f
f

β

α

θθ
θθ

cossin
sincos

 (2-10) 

 
( ) ( )
( ) ( ) ⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ −
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

qs

ds

rr

rr

s

s

f
f

f
f

θθ
θθ

β

α

cossin
sincos

 (2-11) 

其中 rθ 定義為靜止座標系統的a軸與同步旋轉座標系統的d軸之夾角。綜合(2-7)

式至(2-11)式，我們可推得同步旋轉座標系統(d,q)與靜止三軸座標系統(a,b,c)

的轉換關係為： 

 ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
++=+= −

cs

j

bs

j

as
j

qds fefefefjff r 3
4

3
2

3
2 ππ

θ
v

 (2-12) 
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⎦
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⎨
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⎜
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⎛
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⎟
⎠
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⎜
⎜
⎝

⎛
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⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −

−

−
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rrbsrras
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j

bs

j
j
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cs

j

bs

j
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j

qd

jf

jfjf

fefeef

fefefefjf

rr
r

r

θπθπ

θπθπθθ

θ
π

θ
π

θ

ππ
θ

3
4sin

3
4cos

3
2sin

3
2cossincos

3
2

3
2

3
2

3
4

3
2

3
4

3
2

 

 

( ) ( )[ ]

⎭
⎬
⎫
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +−⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ++

⎩
⎨
⎧

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −−⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −+−=

3
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3
2cos

3
2sin

3
2cossincos

3
2

πθπθ

πθπθθθ

rrcs

rrbsrras

jf

jfjf

 (2-13) 
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以矩陣的型式表示如下： 

 
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

cs

bs

as

sq

d

f
f
f

k
f
f
f

0

 ， 
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
−

0

1

f
f
f

k
f
f
f

q

d

s

cs

bs

as

 (2-14) 

其中 

 
( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
+−−−−
+−

=

2
1

2
1

2
1

3
2

3
2

3
2

3
2

sinsinsin
coscoscos

3
2 πθπθθ

πθπθθ

rrr

rrr

sk  

 
( ) ( )

( ) ( )
( ) ( ) ⎥

⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

+−+
−−−

−
=−

1sincos
1sincos
1sincos

3
2

3
2

3
2

3
21

πθπθ
πθπθ

θθ

rr

rr

rr

sk  

 

接下來考慮 2.1 節所推導的永磁式交流同步馬達在靜止三相座標系統上

的定子電壓、電流方程式(2-6)式，並利用上述同步旋轉座標系統(d,q)與靜止

三軸座標系統(a,b,c)的轉換如(2-14)式，則可得： 

 ( )

dt
d

dt
dk

kIV

k
dt
dIkVk

dt
dIV

dq
dq

s
sdqsdq

dqsdqssdqs

ssss

0
0

1

00

0
1

0
1

0
1

λ
λ

λ

λ

++Ω=⇒

+Ω=⇒

+Ω=

−

−−−  (2-15) 

其中 

( ) ( )
( ) ( )
( ) ( ) ⎥

⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

+−+−
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−−
=

−
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3
2

3
2

3
2

3
2

1

πθπθ
πθπθ

θθ
ω

rr

rr

rr

r
s

dt
dk

， rω 為轉子的電氣角速度 

同理可得 

 ( )
ssdqsdq

sdqssdqs

ssss

kIL

IkLk

IL

Λ+=⇒

Λ+=⇒

Λ+=
−−
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0
1

0
1

λ

λ

λ
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 (2-16) 

將(2-16)式帶回(2-15)式可得： 
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d
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d
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 (2-17) 

sslsSL LLL 2
3+=  

將(2-17)式整理可得永磁式交流同步馬達在同步旋轉座標上的定子電壓方程

式如下： 

 ⎥
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 (2-18) 

在(2-18)式中的 frλω 部份則似直流馬達中的反電動勢(back EMF)，隨著轉子的

轉速而增減影響 qv 的電壓大小。接下來在無能量損失的理想情形下，馬達的

電磁轉矩如下： 

 

{ }

qt

qf

sse

iK

iP

iPT

=

=

⋅=

λ

λ

22
3

22
3 *vr

Im

 (2-19) 
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其中 eT 為馬達轉矩，P為極數， tK 為轉矩常數。由(2-19)式中可明顯看出馬達

轉矩 eT 與電流 qi 成正比，故經過座標轉換後，永磁式交流同步馬達的轉矩可近

似直流馬達達到瞬時轉矩響應。而(2-19)式也可看出在額定轉速內運轉時，d

軸電流 di 無法對馬達轉矩 eT 提供能量，d軸電流 di 只造成能量的損失，故控制

永磁式交流同步馬達時希望將d軸電流 di 控制為零，以減少能量的損失，獲得

最大功率輸出。另外，機械動態方程式部份如下所示： 

 
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +=

+=−

rm
r

m

mm
m

mLe

B
dt

dJ
P

B
dt

d
JTT

ω
ω

ω
ω

2
 (2-20) 

其中 LT 為負載力矩， mJ 為轉動慣量， mB 為阻尼係數， mω 為轉子機械角速度。

由(2-18)式、(2-19)式和(2-20)式，可得到永磁式交流同步馬達在同步旋轉座標

系統下的動態模型如 

圖 2-3： 

sSL RsL +
1

sSL RsL +
1

SLr Lω

SLr Lω

tK
mm BsJ +

1

f
P λ2

dv

qv

di

qi

LT

eT mω

 

圖 2-3 永磁式交流同步馬達在同步旋轉座標系統下的動態模型 
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2.3 空間向量脈波訊號調變 SVPWM 

在馬達控制時，經由各種不同的控制法則求得第 2.1 節和第 2.2 節所提之

電壓控制分量 dv 和 qv ，而 dv 和 qv 合成的電壓輸出向量 outU 需經由脈波訊號調變

(pulse width modulation, PWM)，將所需的電壓輸出值轉換成電力輸出級上功

率晶體的開關時間，使得電力輸出級輸出所需的電壓和電流大小以控制馬達

的運轉。SVPWM(space vector pulse width modulation)為應用在三相電力換流

器中六個功率晶體(IGBT)之特殊切換技巧，其優點可使三相交流馬達線圈中

的電流產生最小諧波失真，並且比SPWM(sinusoid pulse width modulation)方法

更有效的利用直流電壓[9][10][11]。由三臂功率晶體的切換狀態，可以組合出

823 = 個電壓空間向量如圖 2-4 所示，其中包括六個非零電壓空間向量與兩個

零電壓空間向量，六個非零電壓向量在平面上形成六個相鄰 60 度的空間向

量。功率晶體開關切換狀態以 1 表示上臂導通、下臂截止；以 0 表示上臂功

率晶體截止、下臂導通。 

θ

)100(0U

)110(60U)010(120U

)011(180U

)001(240U )101(300U

outU

1:Sector

2:Sector

3:Sector
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5:Sector

T
OT

U
T
TU

T
TU ZYX

out
)111(000

600 ++=

60U
T
TY

0U
T
TX

)111(
)000(

111

000

=
=

O
O

VectorsZero

 
圖 2-4 三相空間向量區間 
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2.3.1 SVPWM 各扇區對應之三相電壓值 

三相電源的功率晶體開關有八種可能的組合，每一種組合產生向量的暫

態相電壓輸出、線對線電壓 ( DCV 為DC匯流排上的電壓)如表 2-1 中所示。圖 

2-4 中，其任意兩個相鄰之基本向量若視為二進位表示，則僅有一個位元不

同，也就是當空間向量從 XU 改變至 YU 或從 YU 至 XU 時，三相之功率晶體僅有

一相切換狀態改變，而零值向量 000O 與 111O 並沒有提供電壓給馬達。 

 
表 2-1 各空間向量之暫態電壓值 

訊號 

向量 

A 
相 

B 
相 

C 
相 ANV  BNV  CNV  ABV  BCV  CAV  

0U  1 0 0 DCV3
2  DCV3

1−  DCV3
1− DCV  0 DCV−

60U  1 1 0 DCV3
1  DCV3

1  DCV3
2− 0 DCV  DCV−

120U  0 1 0 DCV3
1−  DCV3

2  DCV3
1− DCV−  DCV  0 

180U  0 1 1 DCV3
2−  DCV3

1  DCV3
1  DCV−  0 DCV  

240U  0 0 1 DCV3
1−  DCV3

1−  DCV3
2  0 DCV−  DCV  

300U  1 0 1 DCV3
1  DCV3

2−  DCV3
1  DCV  DCV−  0 

000O  0 0 0 0 0 0 0 0 0 
111O  1 1 1 0 0 0 0 0 0 

 

2.3.2 SVPWM 扇區之判定 

在SVPWM的方式中[12]，確定 outU 位於那個扇區是非常重要的，因為只

有知道 outU 位於那個扇區，才能知道用那一對相鄰的基本電壓空間向量去合成

outU 。以αβ 為座標軸時，首先計算出 outU 分別在αβ 軸上的分量 αoutU 、 βoutU ，

利用(2-21)式計算出 A、B、C 的值如下所示： 

 

⎪
⎪
⎭

⎪⎪
⎬

⎫

−−=

−=

=

βα

βα

β

out
o

out
o

out
o

out
o

out

UUC

UUB

UA

30sin60sin

30sin60sin  (2-21) 
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接著利用(2-22)式計算出 S 值，再利用表 2-2 決定出 outU 是位於圖 2-4 的那個

扇區中。 

 )(4)(2)( CsignBsignAsignS ++=  (2-22) 

其中 )(xsign 是符號函數。當 1)(0 =⇒> xsignx ；當 0)(0 =⇒< xsignx  

 
表 2-2 S 值與各扇區之對應關係 

S 值 1 2 3 4 5 6 
扇區編號 1 5 0 3 2 4 

當於六個基本電壓空間向量合成的 outU 以近似圓形軌跡旋轉時，其圓形軌

跡的旋轉半徑受六個基本電壓空間向量最大幅值所限制。最大的圓形軌跡是

六個基本向量幅值所組成之正六邊形的內接圓，因此 outU 的最大幅值為

2
3DCV
。 

 

 

2.3.3 SVPWM 各扇區分量推導 

對於任何PWM週期，輸出向量 outU 能以其兩個相鄰基本向量來合成，如

(2-23)式所示： 

 
T

OT
T
UT

T
UTU ZYYXX

out
)111(000++=  (2-23) 

其中 YXZ TTTT −−= ，而T 為PWM信號的週期；(2-23)式中右邊的第三項分式

並不會影響向量和 outU ，其導通時間為 XT 與 YT 及截止期間為 ZT 。截止期間 ZT 有

助於平衡功率電晶體切換至導通及切換至截止之時間，以及可以減少功率散

失。其中 XT 與 YT 計算方式如下段介紹。 
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依照座標轉換所提及的方式，將三相電源由三軸靜止座標轉換成兩軸靜

止座標Clarke的表示方式，如(2-24)式所示： 

 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
=

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

−

−−
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

BN

AN

CN

BN

AN

V
V

V
V
V

V
V

3
2

3
1

01

3
1

3
10

3
1

3
1

3
2

β

α  (2-24) 

表 2-1 中暫態三相電壓經過(2-24)式之Clarke座標轉換可得兩軸暫態電

壓，如表 2-3 所示。 

 
表 2-3 暫態三相電壓轉換為兩軸電壓 

訊號 

向量 

A 
相 

B 
相 

C 
相

αV  βV  

0U  1 0 0 DCV
3
2  0 

60U  1 1 0 DCV
3
1  DCV

3
1  

120U  0 1 0 DCV
3
1

− DCV
3

1  

180U  0 1 1 DCV
3
2

− 0 

240U  0 0 1 DCV
3
1

− DCV
3

1
−  

300U  1 0 1 DCV
3
1  DCV

3
1

−  

000O  0 0 0 0 0 

111O  1 1 1 0 0 
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當空間向量落在圖 2-4 的第 0 號扇區時，如圖 2-5 所示，可以由 0U 及 60U

之向量和來合成輸出電壓向量 outU ： 

θ

)100(0U

)110(60U

outU

0U
T
TX

60U
T
TYo60

αV

βV

 
圖 2-5 第 0 號扇區的電壓向量投影 

 

由圖 2-5 可得輸出電壓向量 outU 與 0U 及 60U 的基本向量之關係式如下： 

 
T
UT

T
UT

U

TTTT

YX
out

ZYX

600 +=

++=
 (2-25) 

由表 2-3 查得 αvDCVU
3
2

0 = 、 βα
vv

DCDC VVU
3

1
3
1

60 += 代入(2-25)式中 

T
UT

T
UT

U YX
out

600 +=  

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
++⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛= βαα

vvv
DCDC

Y
DC

X VV
T
TV

T
T

3
1

3
1

3
2  

βα
vv

DC
YYX

DC V
T
T

T
T

T
TV

3
1

3
1

3
2

+⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +=  

βα βα

vv VV +=  

即可求出 XT 與 YT 的時間值： 

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

=

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +=

DC
Y

DC
YX

V
T
TV

V
T
T

T
TV

3
1

3
1

3
2

β

α

   
( )

β

βα

V
V

TT

VV
V
TT

DC
Y

DC
X

3

33
2
1

=

−=
⇒  
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可得： 

 
DCY

X

V
T

V
V

T
T

×⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
−=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

β

α

30
2
3

2
3

 (2-26) 

當空間向量落在圖 2-4 的第 1 號扇區時，如圖 2-6 所示，可以由 60U 及 120U

之向量和來合成輸出電壓向量 outU ： 

θ

)010(120U )110(60U

outU

β-axis

α-axis

120U
T
TX

60U
T
TY

o60

αV

βV

 
圖 2-6 第 1 號扇區的電壓向量投影 

 

由圖 2-6 可得輸出電壓向量 outU 與 60U 及 120U 的基本向量之關係式如下： 

 
T
UT

T
UT

U YX
out

60120 +=  (2-27) 

由表 2-3 得 βα
vv

DCDC VVU
3

1
3
1

60 += 、 βα
vv

DCDC VVU
3

1
3
1

120 +−= 代入(2-27)式 

T
UT

T
UT

U YX
out

60120 +=  

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
++⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+−= βαβα

vvvv
DCDC

Y
DCDC

X VV
T
TVV

T
T

3
1

3
1

3
1

3
1  

βα
vv

DC
YXYX

DC V
T
T

T
T

T
T

T
TV ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
++⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +−=

3
1

3
1

3
1

3
1  

βα βα

vv VV +=  
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即可求出 XT 與 YT 的時間值： 

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+=

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +−=

DC
YX

DC
YX

V
T
T

T
TV

V
T
T

T
TV

3
1

3
1

3
1

3
1

β
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( )
( )βα

βα

VV
V
TT

VV
V
TT

DC
Y

DC
X

33
2
1

33
2
1

+=

+−=
⇒  

可得： 

 
DCY

X

V
T

V
V

T
T

×⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

⎥
⎥
⎥
⎥
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⎢
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⎣

⎡
−
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⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
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2
3

2
3

2
3

2
3

 (2-28) 

其它各區間以同樣的方式可以求得兩 XT 、 YT 數值，並整理如表 2-4，其中 X 、

Y 、Z 如(2-29)式： 

 ( )

( )βα

βα

β

VV
V
TZ

VV
V
TY

V
V
TX

DC

DC

DC

33
2
1

33
2
1

3

+−=

+=

=

 (2-29) 

表 2-4 各區間之 XT 與 YT 值比對表 

扇區 
時間 0 1 2 3 4 5 

XT  Z−  Z  X  X−  Y−  Y  
YT  X  Y  Y−  Z  Z−  X−  

 

2.3.4 對稱式 SVPWM 

由 2.3.3 節得到的 XT 與 YT 數值後，計算DSP內PWM輸出相對應的比較值，

再與DSP計時器的計數三角波數值進行比較，使得DSP相對應的PWM腳位產

生所需的PWM信號輸出。如圖 2-7 所示，脈波寬度調變的三角波與比較值比

較相符後以高準位輸出；每個比較週期皆會產生 XT 與 YT 的導通時間，以及 ZT

的截止時間。每一區間由三個比較值 1CMP 、 2CMP 及 3CMP 與三角波計數值比

較後使PWM腳位轉態。 
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)110(
60U

Sector 0

1CMP

APWM

2
ZT

2
ZT

XT XTYT YT2
ZT

2
ZT

)110(
60U

)100(
0U

)100(
0U

)000(
000O

)000(
000O

)111(
111O

)111(
111O

3CMP
2CMP

BPWM

CPWM

T  
圖 2-7 比較器與計時器產生三相 PWM 轉態信號 

 
由以上推論得到，用區間之判別找出相鄰的兩空間向量，經計算後分別

得到兩相鄰向量之大小 XT 與 YT ，再計算三角波比較時間 aonT 、 bonT 及 conT 。由圖 

2-7 可知T為載波工作週期，令 aonT 為 2 個 ZT 導通總時間， bonT 為 XT 導通總時間，

conT 為 YT 導通總時間，則三個比較數值 aonT 、 bonT 及 conT 可由(2-30)式計算出： 

 

( )

Yboncon

Xaonbon

ZYX
aon

TTT
TTT

TTTTT

+=
+=

=
−−

=
22

 (2-30) 

 

outU 落於第 0 扇區時，設 1CMP 為 aonT 、 2CMP 為 bonT 、 3CMP 為 conT 時，則 XT

與 YT 即可組成所需的 0U 及 60U 兩空間電壓向量的分量值，其他扇區以此類推可

得圖 2-8。 
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圖 2-8 各扇區 PWM 輸出信號 

 
依此方式可決定出各個區間的三相比較數值 1CMP 、 2CMP 及 3CMP 分別對

應之 aonT 、 bonT 及 conT ，整理後可得各區間之比較數值如表 2-5。 
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表 2-5 各扇區的比較器數值 

扇區 
比較器 0 1 2 3 4 5 

1CMP  aonT   bonT  conT  conT  bonT  aonT  

2CMP  bonT  aonT  aonT   bonT  conT  conT  

3CMP  conT  conT  bonT  aonT  aonT  bonT  

 

 

2.4 硬體簡介 

近年來由於超大型積體電路(VLSI)技術的不斷演進，使得DSP的運算速度

及周邊處理功能均有大幅的改善，在各種應用場合如行動通訊、資訊家電、

馬達驅動等領域都廣泛的使用。因此本論文採用由德州儀器 (Texas 

Instrument，TI)所研發的TMS320 F2812 DSP(簡稱F2812)作為控制核心，下圖 

2-9 即為硬體系統架構示意圖，圖 2-10 為永磁式交流伺服馬達控制系統實體

圖。 

Sensor
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PMSM
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2812320 FTMSDSPTI

Controller
Velocity

Controller
Current

ConverterDATransfer
ClarkePark &

Generter
SVPWM

Transfer
Park 1−

Calculator
PositionVelocity &

QEP

V
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110
C

IPM

Circuit
rotectionP

Circuit
InterfaceDA

Circuit
InterfaceQEP

Circuit
InterfacePWM

SourceDC
VV 5&15±

CircuitInterface

StagePowersMirle'

PRT

 
圖 2-9 硬體系統架構示意圖 
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圖 2-10 永磁式交流伺服馬達控制系統實體圖 

 

2.4.1 eZdspTM F2812 DSK 之功能介紹 

德州儀器公司所生產的 DSP 中[14]，C2000 系列的硬體發展平台是專為

控制應用最佳化而設計的，其中本論文所使用的 DSP F2812 晶片是此系列

中目前最高等級的控制器，其特點在於擁有 150 MHz (6.67 nsec cycle time)

的快速處理能力，比 TI 早期出產的 DSP C240 快 7 倍，比傳統 8051 單晶片

快約 150 倍。在此應用 F2812 於伺服馬達控制系統，主要是因為 F2812 擁

有強大且快速的數學運算能力和支援馬達控制的相關 I/O，如 2.3.4 節提及

的 SVPWM 控制方式，可由 F2812 同時切換六個 I/O 埠控制 IPM 功率晶體

模組使其輸出所需的 PWM 信號，並含有死區控制(Dead Time Control)以避

免 IPM 功率晶體模組的上下臂同時導通而發生電路短路燒毀的危險；因週

邊功能強大而完整，故 F2812 能以最少的硬體周邊元件來實現馬達控制所需

F2812 DSK
Interface Circuit

Mirle’s Power Stage

14 Pole 200W 
Sinano PMSM 
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的功能。在核心部分的算數邏輯單元(ALU)、累積器(ACC)均採用 32 位元定

點運算，並以硬體方式實現乘法器、位移器等，如此僅需在一個指令週期

(instruction cycle)內完成乘加運算。在整數計算方面，為減少數值計算所衍

生如溢位(overflow)等問題，也採用硬體式的倍率位移器來提高軟體執行的

精確度。 

記憶體容量方面，F2812 (on chip)擁有一組 128K×16 Flash EEPROM、

二組 4K×16 Single-Access RAM (SARAM)、一組 8K×16 SARAM 和二組

1K×16 SARAM，並且採用哈佛匯流排(Harvard bus)架構使讀寫更為迅速。

舊型的 DSP 大部分為程式記憶體、資料記憶體和 I/O 記憶體分離管理，而

F2812 卻將上述三種記憶體空間整合在一起，讓記憶體的使用更有彈性，並

且可減少不同記憶體之間搬動資料的指令集，以增加讀寫記憶體的速度。 

類比數位轉換器(analog to digital converter, ADC)方面，DSP F2812 含有

一個 16 通道 12 位元的 ADC，其最快的轉換速率高達 25 MHz (12.5MSPS)，

輸入類比電壓值介於 0 至 3 伏特之間；另外 ADC 轉換的觸發方式可由 DSP

內部以事件中斷或是週期方式做觸發，也可由外部接腳進行觸發，相當具有

彈性。 

Spectrum Digital 公司利用 F2812 晶片結合自行開發之周邊模組，發展出

eZdspTM F2812 初學板(DSP Started Kit, DSK)，含有 64K Off-chip 之記憶體，

並將 F2812 晶片的主要週邊電路延伸至 DSK 上，以方便 F2812 晶片在開發

階段應用的彈性，其中 F2812 之週邊包括有一個 16 通道 12 位元的 ADC，

串列傳輸支援了四種常用的型式：SPI (Serial Peripheral Interface)、SCI(Serial 

Communications Interface)、eCAN (Enhanced Controller Area Network)、

McBSP (Multi-channel Buffered Serial Port) 。 最 高 可 支 援 56 個

GPIO(General-Purpose I/O)，除了可做為多種數位輸入輸出的應用腳位外，

某些特殊腳位可做為 PWM 輸出和馬達 encoder之QEP 輸入腳位等的特殊功

能。如圖 2-11 TI TMS320F2812 DSP 功能方塊圖。 
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圖 2-11 TI TMS320F2812 DSP 功能方塊圖 
 

2.4.2 DSP F2812 與 Power Stage 介面電路 

1．功率輸出電路(power stage) 

在此是使用盟立股份有限公司所提供的 200 瓦功率輸出電路。其中包括

了 AC 三相或單相整流電路、感測馬達三相電流的霍爾感測器(Hall sensor)、

馬達旋轉停止時消耗反電動勢之能量的動態煞車、輸出電壓供給馬達的智慧

功率模組(intelligent power module, IPM)和可提供給 encoder 和 ADC 介面電

路的±15 伏特和 5 伏特的直流電壓等。 

 

2．PWM 介面電路 

PWM 介面電路主要是將 DSP 輸出之 3.3 伏特的 PWM 信號轉換為 5 伏

特供給功率輸出電路中的智慧功率模組；另外還包含一個 Servo On-Off 開關

用來控制智慧功率模組的 On-Off。 
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3．光學編碼器(encoder)之原理與介面電路 

圖 2-12 左側為一般遞增型[15]輪式編碼器，其特色為將圓等分成數千

甚至上萬黑白間隔，當輪子轉動時，利用光在相異顏色下折射效果不同或有

無穿透等原理，造成電子訊號反覆 ON-OFF 而產生方波，此又稱為方形編

碼器脈波( quadrature encoder pulse，QEP )。 

 

圖 2-12 輪式編碼器原理圖 
 

一般會有兩組相同原理產生的 QEP 訊號，相位(phase)相差 90 度，如圖 

2-13，通常稱為 A 相和 B 相，因此產生了四種邏輯訊號組合(00、01、11、

10)，除了可將解析度提升四倍之外，也可藉由四種邏輯訊號出現的先後順

序得知輪軸轉動方向(direction)。另外，encoder 通常還會有 Z 相，它是每轉

一圈只會出現一個 pulse，常用來更新轉子的絕對位置，常稱為 Z-index。

encoder 輸出除了 A、B、Z 三相信號外，通常還有 A、B、Z 的反相信號共

六條信號線，其用意是為了消除環境雜訊對 encoder 輸出的影響，故使用時

常將此六條信號線再用 encoder 的解碼 IC 加以解碼，解出 A、B、Z 三相信

號進入 DSP 的 QEP 電路中。 

 

圖 2-13 QEP 訊號示意圖 
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在本論文中，使用日本 Sinano 公司出產的永磁式交流同步馬達，型號

為 6CC201G 的同步馬達，其規格為：極數 14 極(7 Pole Pairs)，200 瓦，瞬

間最大電流約為 5 安培，額定電流 2.1 安培，額定轉速 3000 RPM。而馬達

所搭配的 encoder解析度為 2000 pulse/cycle，輸入電壓為 5伏特，且此 encoder

還有自動偵測馬達轉子之電氣角初始位置的功能， 圖 2-14 為 encoder 輸出

的時序圖，在 encoder 電源 Power on 的 3~5 msec 左右時，其輸出的 A 相、

B 相和 Z 相會輸出訊號表示目前馬達轉子之電氣角粗略位置落在圖 2-4 的

那個扇區之中，超過 5 msec 後即恢復 encoder 原本 QEP 的功能輸出。 

雖然此 encoder 自動偵測馬達轉子之電氣角初始位置的功能不能得知轉

子落在該扇區的精確角度，使得 PWM 輸出無法正確地完全施力在 q 軸上，

而讓此時輸出的電流可能會含有微量的 d 軸分量造成些許的能量損失，但至

少此功能方便了電源啟動時，得知馬達轉子之電氣角粗略位置所在的扇區，

可使 PWM 輸出能正確地推動同步馬達往正確的方向旋轉，等到旋轉經過

Z-index 出現後再進行馬達轉子之電氣角絕對位置的角度校正。圖 2-15 為

encoder 輸出之轉子初始位置與電氣角扇區對照圖。 

 

 

圖 2-14 電源 Power on 後 encoder 的輸出時序圖 
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圖 2-15 encoder 輸出之轉子初始位置與電氣角扇區對照圖 
 

encoder 電源供給電路方面，由於 DSP 必須準確地在電源 Power on 後的

3~5 msec 左右抓取 encoder 所輸出之轉子初始位置，因此設計了一個簡單的

電路，利用 DSP 的 GPIO 腳位控制 TRR1B05D 的 IC 型繼電器(relay)，於

DSP 程式執行時，先將 encoder 的電源關閉一小段時間(約 10 msec)，再對

encoder 重新供電，供電後 3 msec 再抓取此時 encoder 之輸出進行轉子初始

位置判定。另外，使用 AM26LV32 這個 encoder 解碼 IC 將 encoder 所輸出

的 A、B、Z 和 A、B、Z 反相等六個 5 伏特信號解碼為 3.3 伏特的 A、B、Z

信號再接入 DSP 的 QEP 腳位。如圖 2-16，其中 LD1117 為 3.3 伏特的穩壓

IC。 

 

圖 2-16 encoder 的介面電路 
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4．ADC 介面電路 

圖 2-17 為霍爾電流感測器之類比信號進入 DSP ADC 之前的介面電

路。因為馬達的最大瞬間電流可達 5 安培，故選定之霍爾電流感測器為±5

安培轉換為±4 伏特；由於霍爾電流感測器是用電磁感測原理感測電流大

小，因此霍爾電流感測器相當容易受到 PWM 信號切換智慧功率模組時的切

換雜訊(switching noise)干擾或是外界環境的雜訊干擾，尤其在電流非常小時

雜訊對電流量測的影響更加明顯，會嚴重影響控制的平穩度，故先在霍爾電

流感測器的輸入端加入一階低通濾波器(low pass filter)，將部份的雜訊干擾

降低，設計之截止頻率(-3 dB point)約為 3 KHz 左右。因為 DSP ADC 的輸入

範圍僅 0 至 3 伏特，故介面電路需把所得的信號縮小至±1.5 伏特，再由箝

位電路將信號拉升至 0 至 3 伏特的範圍中進入 DSP 的 ADC。介面電路最後

需再加上兩個電壓限制二極體和一個串聯的限流電阻，以防止瞬間過大的電

壓和電流燒毀 DSP 的 ADC。 

 

 

圖 2-17 ADC 介面電路 

 



32 

第三章  永磁式交流同步馬達伺服控制 

3  

 

本章將建立永磁式交流同步馬達的電流回授控制與速度回授控制，逐步

地探討建立同步馬達回授控制的流程。本論文的程式架構主要採用德州儀器

公司(Texas Instruments, TI)網站[14]專為 DSP F2812 提供之的數位運動控制

程式庫所加以建立而成的，其中包含了 F2812 的 ADC、QEP、PID 控制器、

Clarke 轉換、Park 轉換、Park-1轉換、馬達轉速的速度估測和 SVPWM 產生

器等常用的軟體程式模組，而程式模組化也更方便於程式管理、研發和除錯。 

首先分析霍爾感測器感測之電流信號受到雜訊干擾的影響，並且利用

DSP F2812 的硬體特性降低電流回授的雜訊。進而完成電流回授控制與速度

回授控制，並且分別測試它們的步階響應 (Step Response)和頻譜響應

(Frequency Response)。 

 

3.1 同步馬達開迴路控制 

首先進行同步馬達開迴路的控制如圖 3-1，令 0* =dv ，在
*

qv 上給一個數

值，檢視 QEP、Park-1轉換和 SVPWM 產生器這三個模組的輸出值是否正確。

其中 QEP 軟體模組是利用 encoder 的輸出計算轉子的機械角 rθ 和電氣角 eθ ，

而電氣角 eθ 對 Park-1轉換和 SVPWM 產生器來說相當重要，若 QEP 所計算

出的電氣角 eθ 錯誤的話，馬達可能會逆轉或是卡住不動，有燒毀的可能。 

利用第 2.4.2 節第 3 項所提及的 encoder 之特性和介面電路，整體電路於

電源剛啟動時即可得知馬達轉子的初始位置之電氣角扇區，即可用來初始化

QEP 輸出的電氣角 eθ ，讓馬達順利地啟動運轉。於開迴路時，給予
*

qv 一個

正數值，可得到 SVPWM 模組產生三相的 PWM Duty Ratio 和 QEP 算出的

電氣角 eθ ，如圖 3-2。 
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圖 3-1 系統開迴路架構圖 
 

 

圖 3-2 理想開迴路 SVPWM 模組輸出之 PWM Duty Ratio 波形 
 

接著檢視馬達的旋轉方向是否正確，即
*

qv 為正數值時，馬達正轉(逆時

針方向旋轉, CW)； *
qv 為負數值時，馬達反轉(順時針方向旋轉, CCW)，接

下來再測試回授部份 ADC、Clarke 轉換和 Park 轉換各點信號的正確性。 
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圖 3-3 開迴路(300 RPM)之 A 相與 C 相電流量測結果 
 

利用DSP 的ADC模組可將霍爾感測器所量測到的電流波形轉換成數位

信號進入 DSP 的數位運算中。雖然霍爾感測器所量測到的電流信號經過了

第 2.4.2節第 4項 ADC介面電路的濾波電路濾波，但由圖 3-3仍可看出 ADC

轉換得到的 A 相與 C 相電流，受 PWM 切換雜訊和環境雜訊影響情況仍相

當嚴重！如圖 3-4，嚴重的雜訊使得 Park 轉換出來的 d 軸與 q 軸電流也充

滿著許多的雜訊和突波，這樣也將影響馬達運轉的平順度和電流回授控制的

精準度。 

 

圖 3-4 開迴路 Park 轉換模組轉換得之 d 軸與 q 軸電流 

 



35 

3.2 電流回授的雜訊抑制 

為了抑制 A 相與 C 相電流在 ADC 轉換時受 PWM 切換雜訊和環境雜訊

的影響，本論文已於 ADC 介面電路適當地加入濾波電路進行濾波，但雜訊

問題仍未有效地解決；此時若於回授信號上多加入幾個軟體或硬體的低通濾

波器都將造成濾波出來的信號有相位延遲(phase lag)的情形，將使得 d 軸與

q 軸的電流回授信號有漣波的情形或 d 軸的電流回授信號過大，而且濾波器

的截止頻率(cut-off frequency)過低時也會影響電流迴路的整體頻寬。 

由於PWM切換雜訊是因為切換智慧功率模組 IPM時的瞬間會有很大的

電磁突波，常對 ADC 造成很大的雜訊干擾，因此若能避免在 PWM 信號切

換時進行 ADC 取樣則可避免此雜訊的干擾；但於馬達運轉時，轉速和工作

情形並不固定， 所以 PWM 信號切換時間並不固定，程式無法完全避免在

PWM 切換時進行 ADC 取樣。 

為了克服 PWM 切換雜訊和環境雜訊，本論文利用 DSP F2812 含有一個

16 通道 12 位元的 ADC 之特性，如圖 3-5 在同一個電流迴路取樣周期內對

回授之電流信號進行多次 ADC 取樣，其每次取樣會有些許的時間差(ADC

每次轉換所需的時間)，若其中某些取樣的結果受到 PWM 切換雜訊的影響，

可將多次取樣的資料進行分析處理以降低雜訊的影響，因此可得較低雜訊的

電流回授信號。其中本論文設定電流迴路中斷頻率為 15 KHz (66.67μsec)。 

 

圖 3-5 電流迴路中斷 ADC 取樣示意圖 
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3.2.1 ADC 多取樣點平均法 

1．ADC 取樣二點平均 

在此實驗利用 DSP F2812 ADC，在同一個電流迴路中斷內，同時對 A

相與 C 相的電流回授信號取樣二次，並將取樣結果平均，其結果如圖 3-6。

由圖中可明顯看出在重負載電流較大的情況下，雜訊明顯地降低；但在輕負

載電流較小的情況下，此方式所得之結果仍有相當嚴重的雜訊干擾！ 

  

     (a)量測值                          (b)取樣二點後平均 

  

     (c)量測值                          (d)取樣二點後平均 
圖 3-6 電流回授 ADC 二點取平均法比較圖 

(a)-(b) 輕負載時之電流比較 (c)-(d) 重負載時之電流比較 

 

此外 ADC 取樣加上取平均運算時間由原本只取樣一次時的 1.4μsec 增

加為 4μsec，而整體電流迴路的執行時間由 17.4μsec 增加為 20.2μsec。 
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2．ADC 取樣四點平均 

接著實驗在同一個電流迴路中斷內，同時對 A 相與 C 相的電流回授信

號取樣四次，並將四次取樣的結果平均，其結果如圖 3-7。由圖中可看出雜

訊的影響明顯地降低許多，但由實驗結果發現用 ADC 多點取樣後平均對

PWM 的切換雜訊所產生的突波情形只能減小而無法完全消除！ 

  

     (a)量測值                          (b)取樣四點後平均 

  

     (c)量測值                          (d)取樣四點後平均 
圖 3-7 電流回授 ADC 四點取平均法比較圖 

(a)-(b) 輕負載時之電流比較 (c)-(d) 重負載時之電流比較 

 

此外 ADC 取樣四次加上取平均的運算時間需耗時 6.8μsec，而整體的

電流迴路執行的時間增加為 23.2μsec。 
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3.2.2 ADC 多取樣點排序後中間值平均法 

1．ADC 取樣三點後排序取中間值 

為了完全地解決 PWM 的切換雜訊所產生的突波情形，所以將 A 相與 C

相的電流回授信號在同一個電流迴路中斷內進行三次取樣，並將這三次取樣

的信號做資料分析辦識，發現若某個取樣結果受到 PWM 切換的影響時，其

轉換得到之數值相對於另外兩個數值將過於偏大或偏小，所以我們將每次電

流迴路中斷所得的三次取樣結果進行數值大小排序，接著去除最大和最小的

數值，取出排序的中間數值，其結果如圖 3-8。 

  

       (a)量測值                      (b)取樣三點後排序取中間值 

  

       (c)量測值                      (d)取樣三點後排序取中間值 
圖 3-8 電流回授 ADC 三點取樣排序法比較圖 

(a)-(b) 輕負載時之電流比較 (c)-(d) 重負載時之電流比較 

ADC 取樣三次加上排序取中間值的運算時間需耗時 7.8μsec，而整體電

流迴路的執行時間增加為 24.2μsec。 
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2．ADC 取樣四點後排序取中間二數之平均值 

由 ADC 取樣三次加上排序取中間值的結果，雖然比 3.2.1 節只取平均值

時的結果還要好一些，且 PWM 切換雜訊的突波影響已降低相當多，但發現

它在電流信號較小、雜訊較大的情形時，還是有稍大的雜訊存在，故接下來

利用 ADC 取樣四點的結果進行排序，然後取中間那二個數值的平均值，希

望用取平均值的方法再將雜訊再降低些，其結果如圖 3-9。 

  

          (a)量測值                     (b)取樣四點後排序取中間值平均 

  

          (c)量測值                     (d)取樣四點後排序取中間值平均 
圖 3-9 電流回授 ADC 四點取樣排序法比較圖 

(a)-(b) 輕負載時之電流比較 (c)-(d) 重負載時之電流比較 

 

ADC 取樣四點加上排序後取中間二數的平均值之運算時間需耗時 10.6

μsec，而整體電流迴路的執行時間增加為 26.8μsec。 
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3．ADC 取樣五點後排序取中間值 

將 ADC 取樣三次排序後取中間值和 ADC 取樣四點排序後取中間二數

的平均值的結果進行比較，可明顯看出後者的確又將雜訊的影響更為降低

了，並且在電流信號較小、雜訊較大的情形時，它的抑制雜訊能力也相當不

錯，所以接下來希望利用 ADC 取樣五點，並將其結果進行排序後取中間值，

實驗看看是否能將雜訊再降低，其實驗的結果如圖 3-10。 

  

       (a)量測值                      (b)取樣五點後排序取中間值 

  

       (c)量測值                      (d)取樣五點後排序取中間值 
圖 3-10 電流回授 ADC 五點取樣排序法比較圖 

(a)-(b) 輕負載時之電流比較 (c)-(d) 重負載時之電流比較 

 

ADC 取樣五次加上排序取中間值的運算時間需耗時 15μsec，而整體電

流迴路的執行時間增加為 31.4μsec。 
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4．ADC 取樣六點後排序取中間二數之平均值 

比較圖 3-9 和圖 3-10 兩者的結果十分相似，皆能將雜訊的干擾抑制地

相當不錯；接下來利用 ADC 取樣六點的結果進行排序，然後取中間那二個

數值的平均值，希望取平均值的方法再將前兩者的結果再改善些，其實驗的

結果如圖 3-11。 

  

          (a)量測值                     (b)取樣六點後排序取中間值平均 

  

          (c)量測值                     (d)取樣六點後排序取中間值平均 
圖 3-11 電流回授 ADC 六點取樣排序法比較圖 

(a)-(b) 輕負載時之電流比較 (c)-(d) 重負載時之電流比較 

 

ADC 取樣六點加上排序後取中間二數的平均值之運算時間需耗時 19.6

μsec，而整體電流迴路的執行時間增加為 36μsec。 
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3.2.3 雜訊消除方法之比較 

由 3.2.1 節與 3.2.2 節的實驗結果，可發現在同一個電流迴路取樣周期

內，利用 ADC 對電流回授信號多次取樣的結果進行資料分析處理，可降低

PWM 切換雜訊和環境雜訊的影響；尤其以 3.2.2 節中將 ADC 多次取樣的結

果排序後取平均，可將 PWM 切換雜訊降低到最小，所得到的電流回授信號

較為平順，進而讓 Park 轉換出來的 d 軸與 q 軸電流更加穩定精準，如圖 

3-12。降低了回授訊號的雜訊將使接下來伺服馬達的電流與速度迴路控制的

更精準，使馬達運轉時更平順。 

  

          (a)量測值                     (b)取樣四點後排序取中間值平均 

  

          (c)量測值                     (d)取樣四點後排序取中間值平均 
圖 3-12 電流回授的雜訊抑制比較圖 

(a)-(b) A、C 相電流回授信號比較 (c)-(d) d-q 軸電流回授信號比較 

 

 



43 

  

(a)電流回授未經雜訊抑制               (b) 電流回授經雜訊抑制 

  

(c)電流回授未經雜訊抑制               (d) 電流回授經雜訊抑制 
圖 3-13 速度閉迴路響應之電流回授的雜訊抑制比較圖 

(a)-(b) 速度步階響應比較  (c)-(d) d-q 軸電流信號比較 

 

在速度閉迴路時，比較所提出的電流回授雜訊抑制方法與未處理雜訊時

馬達速度響應的運轉情形，如圖 3-13。由圖中可明顯看出經過電流回授雜

訊抑制的方法後，馬達速度響應的運轉較為平順、震盪較小，於 d-q 軸電流

回授方面雜訊也少了很多，使得回授控制更為平順且精準。 
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接下來探討運算時間的問題，由於 3.2.1 節與 3.2.2 節所提出的方式，在

同一個電流中斷周期內，ADC 需多次取樣電流回授信號，並且加上排序與

平均等運算將多花費一些 DSP 的運算時間，DSP 所需的運算時間如表 3-1

所示： 

表 3-1 ADC 多次取樣與資料處理所需時間表 

 
ADC 取樣 

一次 

ADC 取樣

二次平均

ADC 取樣

四次平均

ADC 取樣

三次排序

ADC 取樣 

四次排序 

ADC 取樣 

五次排序 

ADC 取樣

六次排序

A D C 取樣

與排序運算

執 行 時 間 

1.4μsec 4.0μsec 6.8μsec 7.8μsec 10.6μsec 15.0μsec 19.6μsec

整體電流迴

路執行時間 
17.4μsec 20.2μsec 23.2μsec 24.2μsec 26.8μsec 31.4μsec 36.0μsec

 

雖然 3.2.2 節所提出的方式較 3.2.1 節來說，對於改善雜訊干擾的情況有

相當不錯的效果。由表 3-1 可明顯看出若 ADC 取次數過多，使得資料排序

平均的運算時間提升，此外因為本論文設定電流迴路的取樣頻率為 15 KHz 

(66.667μsec)，所以若整體電流迴路的運算執行時間過長，這將會壓縮未來

建立之速度迴路的運算時間。由 3.2.2 節的結果，發現 ADC 取樣四次、五

次和六次，再經排序平均後對雜訊抑制的效果都非常相近，且 ADC 取樣四

次排序平均的運算時間較適中，故本論文將採用此方法進行接下來的實驗。 

 

 

 



45 

3.3 PI 電流回授控制 

藉由第 3.1 節開迴路的測試，和第 3.2 節提出的電流回授信號雜訊抑制

方法，將能大大地減低雜訊對電流回授信號的干擾，故此時經 Park 轉換後，

即可獲得如圖 3-12 所示較平穩、較無雜訊影響的 d-q 軸電流回授信號；接

著再將 d-q 軸的電流命令與回授信號加上 PI 控制器，即能完成伺服馬達的

電流回授控制系統，系統架構如圖 3-14。 

 

di

qi

Controller
PI

Controller
PI

qd ,

βα , cba ,,

βα ,

qd ,

βα ,
SVPWM Inverter

Sensor
Hall

PMSM

Encoder

∗
di

∗
qi

ai

ci
αi

βi

eθ

Detector
Position

SoftwareFTMSTI 2812320

Park Clarke

1−Park

ADC

QEP

Pulse

 

圖 3-14 電流迴路控制系統架構圖 

 

電流迴路 PI 控制器的參數調整部份，因其主要的控制目標是得到較快

的電流響應速度，且系統須為穩定系統，故經幾次實驗後選定 PI 控制器中

的比例增益(proportional gain)為 0.2 ，積分增益(integral gain)為 0025.0/T ，其

中T 為電流迴路的取樣周期時間。 
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為了更了解電流迴路整體的效能與頻率響應的頻寬(bandwidth, BW)，因

此我們對整個系統做系統辨識(system identification)。在此利用 Matlab 的系

統鑑別工具(System Identification Toolbox)產生 PRBS (pseudo-random binary 

signal)的系統辨識測試信號進行電流迴路的系統辨識。系統辨識結果可用二

階的離散轉移函數來近似整個電流迴路系統，圖 3-15 為系統辨識得到之二

階系統與電流迴路真實測試時的步階響應圖，可看出步階響應結果十分接

近，此時的上升時間(rise time, rT )約為 0.27 msec。 

 

圖 3-15 電流迴路之步階響應 
 

圖 3-16 為電流迴路系統辨識得到之頻率響應的波德圖(Bode diagram)，
電流迴路頻寬約為 1734.8 Hz。 

 

圖 3-16 電流迴路之頻率響應波德圖 

0.6577 + z 1.448 - z
0.1448 + z 0.02698

2=T
FunctionTransfer

LoopCurrent
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3.4 PI 速度回授控制 

由第 3.3 節所建立的電流控制迴路，於外層再加上 PI 控制器以建立速度

的控制迴路，其架構圖如圖 3-17。 

圖 3-17 速度迴路控制系統架構圖 
 

3.4.1 速度回授與低通濾波器 

速度回授的速度估測器部份，利用轉子角度 rθ 的差分(differential)計算估

測出目前馬達的轉速，但差分運算常會造成估測出的速度回授信號含有嚴重

的雜訊，而使馬達運轉時產生高頻震動減低壽命，因此速度估測器輸出的速

度回授信號需加以濾波，加入截止頻率為 250 Hz 的低通濾波器後的濾波結

果如圖 3-18。 

  

   (a)未經濾波器濾波                  (b)經 250 Hz 低通濾波器濾波 
圖 3-18 速度回授信號之雜訊與濾波 

di

qi

Controller
PI

Controller
PI

qd ,

βα , cba ,,

βα ,

qd ,

βα ,
SVPWM Inverter

Sensor
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Encoder

+

-
∗

di

+

-

∗
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βi

Controller
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ω
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0
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由圖 3-18 明顯看出濾波器可將差分計算所造成的速度回授信號之雜訊

降低，並且能改善馬達在穩態運轉的震動問題；但若將濾波器的截止頻率固

定為 250 Hz 又會影響到回授信號的反應速度，而使速度迴路的整體頻寬降

低。 

由於此濾波器主要是為了改善穩態時的雜訊問題，為了避免工作頻寬被

此濾波器所限制，在此本論文使用二段式的低通濾波器如圖 3-19，利用速

度的誤差來判斷系統的運轉是否已達穩態；當速度的誤差大於 90 RPM 時，

則認定系統響應未達穩態，並將截止頻率切換至 600 Hz，使濾波器不至於

對系統頻寬產生太大的影響；當速度的誤差小於 90 RPM 時，則認定系統響

應已達穩態，而將截止頻率切換為 250 Hz，使穩態響應更為平順。然而穩

態時的截止頻率也不能太低，否則使回授信號過份失真時，可能使系統產生

震盪的情況。 

 

Estimator
VelocityFeedbackSpeed rθ

FilterLowpassHz600

FilterLowpassHz250
RPMErrorSpeed 90≤

RPMErrorSpeed 90>

 

圖 3-19 二段式速度回授濾波器 
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3.4.2 速度迴路之系統效能 

速度迴路 PI 控制器的參數調整部份，因其主要的控制目標是希望得到

較快的速度響應、較短的穩態時間(settling time)和較小的命令超越量

(overshoot)，使系統更快、更準確並且更穩定，故經幾次實驗調整後選定 PI

控制器中的比例增益(proportional gain)為 0.2 ，積分增益(integral gain)為

0013.0/T ，其中T 為速度迴路的取樣周期時間。 

 

1．無負載測試： 

圖 3-20 為速度迴路在兩種不同速度且無負載的應用情況下所做的步階

響應測試，其中上升時間(rise time, Tr)大約為 2.6~3 msec 左右，而最大超越

量(overshoot)大約為 90~100 RPM 左右。 

  

(a)300 RPM 正反轉                     (b)300~900 RPM 
圖 3-20 速度迴路無負載之步階響應 
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圖 3-21 為速度迴路系統辨識得到的頻率響應波德圖，速度迴路無負載

時頻寬約為 169.1 Hz。 

 

圖 3-21 速度迴路無負載之頻率響應波德圖 
 

2．加入五倍慣量(Inertia)之負載測試： 

在此在馬達上加入圓形的負載，其重量大約為馬達轉子慣量的五倍，加

入負載後的步階響應如圖 3-22，其上升時間增加為 12 msec、最大超越量增

加為 185 RPM，且安定時間拉長，進入穩態前也有輕微的震盪情形產生。 

 

圖 3-22 速度迴路加入五倍慣量負載之步階響應 
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圖 3-23 為速度迴路加入五倍慣量負載時系統辨識得到的頻率響應結

果，加入五倍慣量負載後系統頻寬約為 61.1 Hz。其中在波德圖的增益圖

(magnitude)上產生較大的尖峰，代表整個系統在加入五倍慣量負載後會有較

大的最大超越量(overshoot)；另外在波德圖的相位圖(phase)方面，可發現相

位在稍高的頻率時突然迅速地向下降，則在代表系統加入五倍慣量負載後的

高頻響應相位落差較為嚴重。 

 

 

圖 3-23 速度迴路加入五倍慣量負載之頻率響應波德圖 
 

 

3.4.3 小結 

利用第 3.2節中提出的降低電流回授信號雜訊之方法，可有效降低 PWM

切換雜訊和環境雜訊對電流回授信號的影響，使所得到的 d-q 軸電流回授信

號較為平順，進而使第 3.3 節的電流迴路控制效能更佳，達到 1734.8 Hz 的

頻寬。 

基於良好的電流迴路響應，架構的外層速度迴路也獲得不錯的工作效

能，利用PI控制器架構的速度迴路，無載時頻寬可達 169.1 Hz，但有overshoot

過大的缺點；加入五倍慣量負載後頻寬約為 61.1 Hz，但暫態震盪較為嚴重。 
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第四章  相位領先與相位落後補償器設計 

4  

 

本章利用相位領先-落後補償器(Phase Lead-Lag Compensator) [19][20] 

[21][22]來取代速度迴路的PID控制器。相對於PID控制器，相位領先補償器

(Phase Lead Compensator)與相位落後補償器(Phase Lag Compensator)是以波德

圖為根據，進而設計控制器使系統達到所需效能。 

基本上，相位領先補償器類似於PD控制器，是由頻率響應的觀點來設計

提升系統於高頻時的相位角，具有改善相對穩定度與暫態響應的特性；而相

位落後補償器則類似於PI控制器，可提升系統在低頻時的增益值，具有改善

穩態響應、降低系統的穩態誤差與抑制雜訊的特性。 

 

4.1 相位領先與相位落後補償器之設計原理 

 

4.1.1 相位領先補償器 

相位領先補償器是為了提供開迴路系統有足夠的相位大小，增加系統開

迴路時波德圖的相位邊限(Phase Margin)，進而提升系統閉迴路時的穩定度

與改善暫態響應。相位領先補償器的轉移函數(Transfer Function)如(4-1)式所

示： 

 0,10,0,
1
1)( ><<>
+
+

= τα
ατ
τ K

s
sKsGC  (4-1) 

 

其中 K 為比例增益(proportional gain)，α 和τ 為相位領先補償器的設計參

數，圖 4-1 為比例增益K 為 1 時之波德圖。 
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dB0

DecadedBslope /20:

)( ωjGC∠

dBjGC )( ω

o0

o90 τ
1

ατ
1

ατ
ω 1

=m

ω

ω

mφ

α
1log10

α
1log20

 

圖 4-1 相位領先補償器之波德圖 
 

相位領先補償器設計的觀念及步驟如下： 

1．首先調整比例控制器增益 K ，使系統開迴路時的波德增益圖

(magnitude)之 0 dB 交越點 gω 之頻寬達到設定的頻寬目標，並由 0 dB

交越點 gω 的頻率向下對，求出此時波德相位圖(phase)的相位邊限

φ。若欲設計的相位邊限大小為 dφ ，且 φφ >d 則表示系統的相位邊限

不夠，需設計相位領先補償器來補償相位大小。 

 

2．若相位邊限不夠，則需利用相位領先補償器補償的相位大小為 mφ ，

其中 φφφ −= dm ，接著利用(4-2)式求得相位領先補償器的參數α 。 

 10,
sin1
sin1

<<
+
−

= α
φ
φ

α
m

m  (4-2) 

 

3．接著決定相位領先補償器補償相位峰值的位置，即圖 4-1 中的頻率

gm ωω = 。當相位領先補償器加入系統後，波德增益圖會微幅增加，

使新的 0 dB 交越點 *
gω 會稍大於原本的 0 dB 交越點 gω 。 
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4．利用(4-3)式計算出相位領先補償器的參數τ ，即可完成(4-1)式相位

領先補償器的設計。 

 αω
τ

m

1
=  (4-3) 

從頻域響應而言，相位領先補償器相當於高通濾波器(high pass filter)，

會將高頻雜訊放大，故若參數α 之數值越小，則對具有雜訊干擾的系統越不

利。而參數α 之數值與補償的相位大小為 mφ 有關，故設計時通常使 o
m 50<φ 。 

 

<<設計範例>> 

考慮一單位回授控制系統，其開迴路系統轉移函數為
)20(

400)(
+

=
ss

sG ，希

望將系統之相位邊限 dφ 提升至 o70 ，並提升其頻寬。系統之波德圖如圖 4-2

所示，將系統分別乘上增益 5=K 和 10=K ，可將 0 dB 交越點 7.15=gω rad/sec

增加至 5.42
5
=gω rad/sec 與 6.61

10
=gω rad/sec，而系統相位邊限 o52=φ 減少為

o255 =φ 與 o1810 =φ 。並由圖 4-2 可看出增益K 增加並不會改變系統相位圖的

圖形，但若增益K 太大時，則會使系統相位邊限φ太小而難以補償。 

 

)( ωjG

φ
5φ

)(5 ωjG⋅

10φ

)(10 ωjG⋅

gω

5gω

10gω
 

圖 4-2 理想相位領先補償器設計範例之波德圖 
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由於欲提升相位邊限 dφ 至 o70 ，且 o
m 50<φ 的條件下，選擇增益 5=K 進行

相位領先補償器的設計，由圖 4-2 可得知 5.42=gω rad/sec、 o
m 45=φ ，即可

算出 0.17157=α 、 0.05615=τ ，得到之相位領先補償器
s

sGC 0.0096331
0.05615s15)(

+
+

⋅= ，

其補償結果如圖 4-3 所示： 

 

)( ωjG

mφ

)()( ωω jGjGC ⋅

)( ωjGC

)( ωjGC∠
( ))()( ωω jGjGC ⋅∠

)( ωjG∠

 

圖 4-3 理想相位領先補償器設計範例之補償結果( o70=φ ) 

 

由圖 4-3 可發現相位領先補償器能將系統在頻率為 5.42 rad/sec 時的相

位邊界φ由 o25 提升至 o70 ，提升了 o45 ，符合設計時 mφ 的大小，也達到設計

時相位邊界 o70 的目標；並且系統的 0 dB 交越點 gω 由 7.15 rad/sec 增加至 8.85  

rad/sec。 
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將系統經相位領先補償器補償前與補償後進行閉迴路測試，其頻率響應

如圖 4-4，可發現系統閉迴路的頻寬由 4.25 rad/sec 提升至138 rad/sec，且相

位部分也大幅提升。 

)(sGofFeedbackUnit

rCompensatoLeadwith
sGofFeedbackUnit )(

 

圖 4-4 理想相位領先補償器設計範例之閉迴路補償結果 

 

接著將閉迴路系統做步階響應測試，如圖 4-5，經過相位領先補償器補

償後，改善了系統暫態的響應速度。 

)(sGofFeedbackUnit

rCompensatoLeadwith
sGofFeedbackUnit )(

 

圖 4-5 理想相位領先補償器設計範例閉迴路之步階響應 
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4.1.2 相位落後補償器 

相位落後補償器基本上是為了提供開迴路系統在低頻時，有更足夠的增

益大小，進而降低系統的穩態誤差與抑制雜訊，提升系統在閉迴路時的穩態

響應。大部份的應用是將相位落後補償器搭配相位領先補償器當做系統之控

制器，利用相位落後補償器的優點來改善相位領先補償器穩態特性的不足。 

傳統的 PI 控制器雖然可提供較大的直流增益(DC gain, 0=ω )，消除系

統的穩態誤差，但最大缺點是波德圖的直流增益處其相位角起始點為

o90− ，使得系統的相位邊限較小；而相位落後補償器與 PI 控制器最大的不

同處是它可以設計直流增益和相位角起始點之角度，使得系統的相位較 PI

控制器大。相位落後補償器的轉移函數如(4-4)式所示： 

 

 0,1,0,
1
1)( >>>
+
+

= τβ
βτ
τ K

s
sKsGC  (4-4) 

其中 K 為比例增益(proportional gain)， β 和τ 為相位落後補償器的設計參

數，圖 4-6 為比例增益K 為 1 時之波德圖。 
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圖 4-6 相位落後補償器之波德圖 
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相位落後補償器設計的觀念及步驟如下： 

1．由於通常的應用是將相位落後補償器搭配相位領先補償器當做系統

之控制器，通常希望直流增益為原本的 10 倍，故在此常將比例增益

K 值設定為 10。 

 

2．設定相位落後補償器的相位起始值大小為 mφ ，其中 o
m 0<φ ，接著利

用(4-5)式求得相位領先補償器的參數β 。 

 1,
sin1
sin1

>
+
−

= β
φ
φ

β
m

m  (4-5) 

 

3．接著決定相位落後補償器的相位底峰位置，即圖 4-6 中的頻率 mω 。

一般為極低頻的附近，以增加直流增益，並且較不會影響到高頻時

的相位邊限大小。 

 

4．利用(4-6)式計算出相位領先補償器的參數τ ，即可完成(4-4)式相位

領先補償器的設計。 

 βω
τ

m

1
=  (4-6) 

 

從頻域響應而言，相位落後補償器相當於低通濾波器(low pass filter)，

對高頻雜訊有抑制作用。此外參數β 之數值不能太大，因為太大的β 值將導

致過負的 mφ ，不利於閉迴路系統的穩定度，故設計時通常使 o
m 55−≥φ 或令

10=β 。 
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4.2 速度迴路的相位領先補償器設計 

利用第 4.1.1 節相位領先控制器的設計方法，在實際伺服馬達控制系統

上加以實現。並測試相位領先控制器對實際伺服馬達控制系統之效能的改善

情形。 

 

4.2.1 速度迴路之開迴路系統辨識 

首先對整個伺服馬達控制系統做開迴路系統辨識，其系統辨識的架構圖

如圖 4-7。此時利用 PRBS 做為系統辨識的測試信號，將整個伺服馬達控制

系統的軟體與硬體部份一起進行系統辨識，可使辨識出系統模型更為精準，

更近似實際系統的行為。 
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圖 4-7 速度迴路之開迴路系統辨識架構圖 
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在此設定系統辨識的 PRBS 大小範圍為 ..0384.0 up± ，使得系統的輸出較

不易產生飽和的情形，而影響系統辨識的準確性。接著測試系統開迴路於不

同增益( GainP − )時，系統辨識出的波德圖，如圖 4-8。 

 

圖 4-8 開迴路系統辨識波德圖 

 

由圖 4-8 可明顯看出，若增益過大時，容易造成系統有飽和與非線性的

情形產生；且增益過大時，相位圖將產生較嚴重的變化。由此可知實際系統

會有飽和的情形，無法像模擬的理想系統一樣，不隨著增益大小改變而變化

其相位，在此選擇較小的增益值，使系統仍於線性工作區間內工作，並進行

4.2.2 節相位領先補償器之設計。 
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4.2.2 速度迴路之相位領先補償器設計與實驗 

在此選定增益 3 做為相位領先補償器中的比例增益K 值，此時系統之

0dB 交越點 gω 650≈ rad/sec，相位邊限 o77≈φ ，希望透過補償器能將系統的

相位邊限提升至約 o90 。由於系統模型可能受環境雜訊或是實驗誤差而產生

系統模型與真實系統的誤差(modeling error)，所以設計的補償器之補償角度

需較大設計所需規格。在此由 4.1.1 節之設計步驟，分別設計領先 o20 與 o30 之

相位領先補償器，並利用 Matlab 的 Bilinear 方式將設計出的控制器由

s-domain 轉換至 z-domain，如(4-7)式與(4-8)式，並進行實驗如圖 4-9 所示。 

0.8834-z
5.588 - z 5.938)(,

1+s0.001077
1 + s 0.0021973)(:20 =⋅= zGsGLeadPhase CC

o  (4-7) 

0.8604-z
8.163 - z 8.582)(,

1+s0.0008882
1 + s 0.0026653)(:30 =⋅= zGsGLeadPhase CC

o  (4-8) 

 

 

圖 4-9 相位領先補償器之開迴路頻率響應實驗 
 
由圖 4-9 可發現系統開迴路的增益圖都受到相位領先補償器的補償而

有明顯的提升；而相位圖部份，雖然有所提升，但受實際系統的限制，仍比

所設計的提升角度稍小一些。接著進行系統的閉迴路測試，其架構圖如圖 

4-10。 
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圖 4-10 相位領先補償器之閉迴路系統架構圖 
 

首先，在速度命令處設定系統辨識信號 PRBS 的大小範圍為

RPM250~150 ，其閉迴路之無負載頻率響應測試如圖 4-11。 

 

圖 4-11 相位領先補償器閉迴路之無負載頻率響應 
 

由圖 4-11 發現系統利用 o20 與 o30 的相位領先補償器所達成的頻率響

應，在增益圖方面，其頻寬較 P 控制器與 PI 控制器更高，且系統沒有

overshoot，但有穩態誤差的情況。另外，相位領先補償器在相位圖方面亦是

大大地優於其他兩者。表 4-1 為各個控制器閉迴路時無負載的頻寬大小。 
 

表 4-1 閉迴路系統之無負載頻寬比較表 
 3=−GainP  ControllerPI oLead 20  oLead 30  

無載( J =1) 
之頻寬 131 Hz 169.1 Hz 

overshoot 186.1 Hz 593.5 Hz 
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接著對系統進行步階響應測試，如圖 4-12，明顯看出相位領先補償器

較 P 控制器與 PI 控制器有更為快速的上升曲線；但因為相位領先補償器受

穩態誤差特性的影響，上升曲線後段的上升速度變得和緩。 

 

圖 4-12 相位領先補償器之無負載步階響應 
 

探討相位領先補償器有較為迅速的速度上升曲線之原因，發現在步階響

應的命令變化時，相位領先補償器能給予電流迴路較為迅速的電流命令數

值，讓馬達的速度回授能快速地追上所給予的速度命令，如圖 4-13。 

 

圖 4-13 相位領先補償器於無負載步階響應時之電流命令 
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為了觀察相位角對整體系統的重要性，因此在原步階響應測試命令中，

分別加入 15 Hz 與 30 Hz 的正弦波，觀測系統的追蹤能力與計算追蹤誤差

(Tracking Error)。 

 

  (a)步階+弦波 15 Hz (P-Gain 與 Lead 20o)           (b) 步階+弦波 15 Hz (Lead 30o與 PI) 

 

  (c)步階+弦波 30 Hz (P-Gain 與 Lead 20o)           (d) 步階+弦波 30 Hz (Lead 30o與 PI) 

圖 4-14 相位領先補償器無負載時步階+弦波之響應 

 

由圖 4-14 可看出相位領先補償器較 P控制器與 PI控制器有較高的相位

邊界，故對快速變化的令命有較佳的追蹤能力、較少的相位落後。其中圖 

4-14 (b)中，PI 控制器因為有 overshoot 的特性，使得追蹤情形有過大的現象。 
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在此利用最大追蹤誤差(Maximum Tracking Error)與絕對誤差累積值

(Integral of Absolute Error)的平均做為控制器的性能指標如(4-9)、(4-10)式，並

可整理得此測試時，控制器的性能比較表，如表 4-2。 

 )max( keErrorTrackingMaximum =  (4-9) 

 
N

e
IAEofAverage

N

k
k∑

== 1  (4-10) 

 
表 4-2 相位領先補償器閉迴路無負載時步階+弦波之響應比較表 

 3=−GainP ControllerPI oLead 20  oLead 30  

Maximum 
Tracking Error 

100.3 RPM 126.7 RPM 69.1 RPM 52.9 RPM Step +  
Sin 15 Hz Average of 

IAE 
45.0 RPM 69.5 RPM 30.3 RPM 24.4 RPM 

Maximum 
Tracking Error 

97.3 RPM 106.3 RPM 97.2 RPM 80.4 RPM Step +  
Sin 30 Hz Average of 

IAE 
51.4 RPM 55.3 RPM 48.5 RPM 41.7 RPM 
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4.2.3 速度迴路相位領先補償器於不同工作條件測試 

由 4.2.2 節，可發現 o20 與 o30 的相位領先補償器較 P 控制器與 PI 控制器

有較佳的控制效能，接著測試相位領先補償器在其他不同的工作區域或加入

負載時，是否能維持良好的控制性能。 

 

<測試條件 1：加大系統的工作區間> 

在此將系統的工作區間增大，看相位領先補償器是否依然能維持不錯的

控制效能。首先將開迴路系統辨識的 PRBS 大小範圍由 ..0384.0 up± 提升至

..116.0 up± ，如圖 4-15。 
 

 

圖 4-15 相位領先補償器加大工作範圍時開迴路頻率響應 

 

由圖 4-15 的實驗發現，加大工作範圍後整個系統的工作點變得不同

了，且使系統產生飽和現象和非線性的特性，所以相位領先補償器無法正確

地補償系統的相位大小，相位邊限甚至較未加入補償器時還小。因此相位領

先補償器在不同的工作操作區域時，需要重新設計，並且系統需工作於線性

區域。 
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<測試條件 2：系統穩態的工作情形> 

在此測試各種控制器於穩態時的運轉情形，如圖 4-16。由圖中可發現

相位領先補償器只補償了系統高頻的響應，但於穩態時，則會有較大的穩態

誤差和穩態震盪的情況產生。 

 

  (a) P-Gain  (b) Lead Compensator (c) PI-Controller 

圖 4-16 相位領先補償器之穩態響應 
 

 

<測試條件 3：系統加入 5 倍慣量負載之工作情形> 

在此對系統加入 5 倍慣量負載，並對各種控制器進行分析比較。首先進

行系統的步階響應測試，如圖 4-17。 

 

圖 4-17 相位領先補償器加入 5 倍慣量負載之步階響應 
 

由圖 4-17 可看出 5 倍慣量負載加入系統後，使得工作點偏移，造成相

位領先補償器的響應不佳，所以在不同的負載與工作操作區域時，需要重新

設計控制器；雖然 PI 控制器有較大的 overshoot，但仍維持不錯的效能。 
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接下來測試系統加入負載後，對命令的追蹤能力。對步階命令加入 15 Hz

與 30 Hz 的正弦波進行測試，並觀測速度命令與回授的相位關係，實驗結果

如圖 4-18。由圖 4-18 可發現，相位領先補償器響應結果與 P-Gain 控制器

相似；而 PI 控制器在此有較大的響應輸出，但其相位落後的情形較為嚴重。 

 

  (a)步階+弦波 15 Hz (P-Gain 與 Lead 20o)           (b) 步階+弦波 15 Hz (Lead 30o與 PI) 

 

  (c)步階+弦波 30 Hz (P-Gain 與 Lead 20o)           (d) 步階+弦波 30 Hz (Lead 30o與 PI) 

圖 4-18 相位領先補償器加入 5 倍慣量負載時步階+弦波之響應 
 

表 4-3 相位領先補償器閉迴路 5 倍慣量負載時步階+弦波之響應比較表 
 3=−GainP ControllerPI oLead 20  oLead 30  

Maximum 
Tracking Error 

80.1 RPM 104.6 RPM 83.4 RPM 79.8 RPM Step +  
Sin 15 Hz Average of 

IAE 
42.0 RPM 46.6 RPM 40.6 RPM 39.1 RPM 

Maximum 
Tracking Error 

77.1 RPM 84.0 RPM 77.7 RPM 78.3 RPM Step +  
Sin 30 Hz Average of 

IAE 
40.3 RPM 40.4 RPM 40.9 RPM 40.8 RPM 
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在步階響應加入 30 Hz 正弦波的測試實驗中，對各個控制器所產生的電

流命令進行紀錄，如圖 4-19。 

 

 

圖 4-19 加入 5 倍慣量負載時步階+弦波響應之電流命令 

 

由圖 4-19 的紀錄結果可發現，相位領先補償器仍能給出較為快速且震

幅較大的電流命令，但由於 5 倍慣量負載對此系統仍是太重，使得相位領先

補償器所輸出的電流命令無法使系統效能更為提升。而 PI 控制器所輸出之

電流命令，會有相位延遲的情況，並且在步階信號轉態時會有較大的震盪情

形產生。 

此外，由 PI 控制器所輸出之電流命令對照速度回授的結果，發現在系

統有負載時，若速度命令瞬間轉態，其電流命令保持在較大的數值一小段時

間，可增快系統的上升時間。 
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接著由頻率響應方面來分析系統加入 5 倍慣量負載後，相位領先補償器

無法保持良好控制特性之原因。首先進行系統的開迴路頻率響應測試，如圖 

4-20。 

 

 

圖 4-20 加入 5 倍慣量負載之開迴路頻率響應 

 

由圖 4-20 可看出系統受到 5 倍慣量負載之影響，使得系統開迴路的增

益及相位降低，而工作點有較大的偏移。雖然原設計之相位領先補償器可些

微提升系統開迴路的增益，且在所設計的 650=gω rad/sec 處有明顯的相位角

提升，但於增益 0 dB 交越點時的相位部份並無補償效果，故所設計之相位

領先補償器無法在此情況下得到較好的系統效能，因此在不同的負載與工作

操作區域時，需要重新設計控制器。 
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圖 4-21 為加入 5 倍慣量負載之閉迴路頻率響應，可看出相位領先補償

器雖有較高的相位邊限，但增益的頻寬過小，導致高頻響應的震幅過小。而

PI 控制器，雖有較高的頻寬，但卻含有較大的 overshoot，且其相位邊限非

常小，使得追蹤高頻命令時，相位落後的情形較為嚴重。表 4-4 為系統加

入有無負載之頻寬比較表，由表中可看出系統在加入慣量負載後，頻寬下降

非常嚴重。 

 

 

圖 4-21 相位領先補償器閉迴路加入 5 倍慣量負載之頻率響應 

 
表 4-4 閉迴路系統頻寬比較表 

 3=−GainP  ControllerPI oLead 20  oLead 30  
無載( J =1) 
之頻寬 131 Hz 169.1 Hz 

overshoot 186.1 Hz 593.5 Hz 

加入 5 倍慣量負載

( J =6)之頻寬 19.5 Hz 61.1 Hz 
overshoot 21.1 Hz 14.3 Hz 
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4.3 速度迴路的相位領先-落後補償器設計 

為了改善 4.2.3 節相位領先補償器穩態誤差的情形，並且保有相位領先

補償器的優點，故在原相位領先補償器之系統中，再設計加入相位落後補償

器，以克服穩態誤差的問題。而系統在加入不同的慣量負載時，加入增益控

制器來補償慣量負載對系統的影響。 

 

4.3.1 相位落後補償器設計與無載測試 

在此設計之相位落後補償器，如(4-11)式所示，其波德圖如圖 4-22。 

 
5s

50s)(:)20(
+
+

== sGdBGainDCLagPhase C  (4-11) 

 

圖 4-22 相位落後補償器之波德圖 

 

由圖 4-22，將相位落後補償器設計於較低頻處，增加低頻時的增益，

以克服穩態誤差的問題。由於一般系統在低頻(DC gain)處皆有較大的相位邊

限，故相位落後補償器產生的低頻相位角落後部份將不會對系統產生太大的

影響，且不會影響到高頻時系統的相位。接著測試步階響應與穩態誤差的情

形如圖 4-23、圖 4-24。 
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圖 4-23 相位領先-落後補償器之步階響應 

 

由圖 4-23 可看出加入相位領先-落後補償器之後，在快速的命令變化

時，依然保有快速的上升曲線，且沒有 overshoot 的情形。在穩態的部份如

圖 4-24，可看出相位領先-落後補償器完全消除穩態誤差並減少穩態震盪。 

 

圖 4-24 相位領先-落後補償器之穩態響應 

(a) P-Gain (b) Lead Compensator 

(c) PI-Controller (d) Lead-Lag Compensator 
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相位領先-落後補償器對命令變化的追蹤效能，如圖 4-25。因為相位領

先-落後補償器有較小的穩態誤差，因此有較低的最大追蹤誤差；但由於加

入相位落後補償器後，系統相位稍微降低，使得 IAE 的平均值有微幅的上

升，性能比較如表 4-5。 

 

  (a)步階+弦波 15 Hz (Lead 20o與 Lead-Lag)       (b) 步階+弦波 15 Hz (Lead 30o與 Lead-Lag) 

 

  (c)步階+弦波 30 Hz (Lead 20o與 Lead-Lag)       (d) 步階+弦波 30 Hz (Lead 30o與 Lead-Lag) 

圖 4-25 相位領先-落後補償器無負載時步階+弦波之響應 
 
表 4-5 相位領先-落後補償器閉迴路無負載時步階+弦波之響應比較表 

 oLead 20  
Lagwith

Lead o20
 oLead 30  

Lagwith
Lead o30

 

Maximum 
Tracking Error 

69.1 RPM 59.6 RPM 52.9 RPM 49.0 RPM Step + 
Sin 15 Hz Average of 

IAE 
30.3 RPM 32.1 RPM 24.4 RPM 25.6 RPM 

Maximum 
Tracking Error 

97.2 RPM 94.7 RPM 80.4 RPM 80.7 RPM Step + 
Sin 30 Hz Average of 

IAE 
48.5 RPM 51.6 RPM 41.7 RPM 43.4 RPM 
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在此比較相位領先補償器與相位領先-落後補償器之閉迴路系統的頻率

響應，並觀察相位落後補償器加入系統後對頻率響應的影響，如圖 4-26。 
 

 

圖 4-26 相位領先-落後補償器閉迴路之無負載頻率響應 
 
由圖 4-26 發現，不管是 o20 或 o30 的相位領先補償器之閉迴路系統，在

加入相位落後補償器後其頻率響應十分接近；在增益方面，受相位落後補償

器提升直流增益之影響而有些許提升；另外在相位方面，由於相位落後補償

器設計的範圍於較低頻處，故其影響較小，幾乎與原系統之相位圖重合。 

整體來說，相位領先-落後補償器改善了相位領先補償器的穩態響應，

且沒有為系統帶來太多的副作用。其系統頻寬如表 4-6 所示： 
 

表 4-6 Lead-Lag Compensator 之無負載頻寬比較表 

 
Controller

PI
 oLead 20  

Lagwith
Lead o20

 oLead 30  
Lagwith

Lead o30
 

無載( J =1) 
之頻寬 

169.1 Hz 
overshoot 186.1 Hz 254 Hz 593.5 Hz 595.6 Hz 
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4.3.2 相位領先-落後補償器之慣量負載測試 

<測試條件：系統加入 5 倍慣量負載測試> 

對相位領先-落後補償器系統加入 5 倍慣量負載，並進行整體系統的步

階響應測試，如圖 4-27。 

 

圖 4-27 相位領先-落後補償器加入 5 倍慣量負載之步階響應 
 
由圖 4-27 可看出相位領先-落後補償器加入 5 倍慣量負載後，上升時間

仍比相位領先補償器更短，但有 overshoot 的情形產生。然而上升時間仍無

法達到與 PI 控制器一樣快速，但相位領先-落後補償器有相對較小的

overshoot，並且系統更快進入穩態等優點。 

為了降低慣量負載對相位領先-落後補償器系統的影響，在系統中加入

增益控制器，以提升系統加入慣量負載時的效能，系統架構如圖 4-28。 

di

qi

Controller
PI

Controller
PI

qd ,

βα , cba ,,

βα ,

qd ,

βα ,
SVPWM Inverter

Sensor
Hall

PMSM

Encoder

∗
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∗
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ci
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βi

eθ
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Position

SoftwareFTMSTI 2812320
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QEP
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Estimator
Velocity

∗ω

ω rθ
Filter

Lowpass

Bound
Saturation

0

Controller
LagLead −
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圖 4-28 相位領先-落後補償器(有載)閉迴路系統架構圖 
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首先對圖 4-28 的系統做開迴路測試，測試加入 5 倍慣量負載時，需調

整的增益控制器大小，以降低負載對系統的影響，實驗如圖 4-29。由圖中

若設定增益控制器 2=−GainP 時，可有效地提升有載時系統的頻率響應，且

接近於無載時的頻率響應情形；但若設定 3=−GainP 時，系統的相位下降很

快，其相位邊限將明顯不足，將會使系統較不穩定。因此在系統加入 5 倍慣

量負載時，選擇 2=−GainP 來補償負載的影響。 

 

圖 4-29 相位領先-落後補償器+增益控制器補償負載影響之開迴路測試 
 

接著在加入增益控制器( 2=−GainP )的系統中測試閉迴路的系統響應，

其步階響應如圖 4-30。由圖中可明顯看出加入增益控制器後，系統的上升

時間明顯加快，到達穩態的時間也相當短，並且只有些微的 overshoot 情況，

慣量負載對系統的影響降低，保持了相位領先-落後補償器的控制優點。 

 

圖 4-30 相位領先-落後補償器加入 5 倍慣量負載之步階響應 
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此時系統的穩態響應如圖  4-31，由圖中可看出加入增益控制器

( 2=−GainP )後，穩態的震盪情形也明顯降低。 

 

圖 4-31 相位領先-落後補償器加入 5 倍慣量負載之穩態響應 

 

圖 4-32 相位領先-落後補償器閉迴路加入 5 倍慣量負載頻率響應 
 
圖 4-32 為系統加入增益控制器( 2=−GainP )後，測試加入 5 倍慣量負載

時的頻率響應。在增益圖和相位圖兩方面，皆可看出相位領先-落後補償器

加入增益控制器後有顯著的提升，成功地降低了負載對系統的影響，並且不

會像 PI 控制器有嚴重的 overshoot、穩態震盪和相位邊限太小的缺點。 
 

表 4-7 Lead-Lag Compensator 加入 5 倍慣量負載之頻寬比較表 

 
Controller

PI
Lagwith

Lead o20
 

2

20

=PGain
Lagwith

Lead o

Lagwith
Lead o30

 

2

30

=PGain
Lagwith

Lead o

加入 5 倍慣量負載 
( J =6)之頻寬 

61.1 Hz 
overshoot 33.1 Hz 67.7 Hz 20.9 Hz 132.9 Hz 

(b) Lead-Lag Compensator (a) PI-Controller (c) Lead-Lag Compensator 
  + P-Gain2 
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在系統加入增益控制器後，測試命令變化時的追蹤效能，如圖 4-33。

由圖中可看出相位領先-落後補償器加入增益控制器後，震幅大小和追蹤效

能有明顯提升，改善的追蹤效能比較表如表 4-8。 

 

 (a)步階+弦波 15 Hz (Lead20-Lag與Lead-Lag+PGain2)  (b)步階+弦波15 Hz (Lead30-Lag與Lead-Lag+PGain2) 

 

 (c)步階+弦波 30 Hz (Lead20-Lag與Lead-Lag+PGain2)  (d)步階+弦波30 Hz (Lead30-Lag與Lead-Lag+PGain2) 

圖 4-33 相位領先-落後補償器加入 5 倍慣量負載時步階+弦波之響應 
 

表 4-8 相位領先-落後補償器閉迴路 5 倍慣量負載時步階+弦波之響應比較表 

 
Lagwith

Lead o20
 

2

20

=PGain
Lagwith

Lead o

 
Lagwith

Lead o30
 

2

30

=PGain
Lagwith

Lead o

 

Maximum 
Tracking Error 

77.6 RPM 75.4 RPM 72.2 RPM 66.8 RPM Step +  
Sin 15 Hz Average of 

IAE 
41.6 RPM 42.7 RPM 40.1 RPM 38.7 RPM 

Maximum 
Tracking Error 

77.5 RPM 73.9 RPM 76.3 RPM 71.9 RPM Step +  
Sin 30 Hz Average of 

IAE 
40.6 RPM 43.0 RPM 40.6 RPM 42.3 RPM 
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<測試條件：系統加入 10 倍慣量負載測試> 

對相位領先-落後補償器系統加入 10 倍慣量負載，並進行整體系統的步

階、穩態響應測試如圖 4-34。 

在此 LagLead o −20 透過調整增益控制器( 3=−GainP )便可降低 10 慣量

負載對系統的影響，使系統獲得較佳的響應；但此時 LagLead o −30 加上增

益控制器後，系統輸出常出現飽和現象，使得系統常出現不穩定的運轉。 

 

  (a)步階響應(Lead20-Lag+PGain3)         (b)穩態響應(Lead20-Lag+PGain3) 
圖 4-34 相位領先-落後補償器閉迴路加入 10 倍慣量負載步階與穩態響應 

 

系統加入 10 倍慣量負載時的頻率響應如圖 4-35，此時 LagLead o −20 之

頻寬約為 53.9 Hz。而 LagLead o −30 在頻譜圖上也呈現了極不穩定的現象，

因此並不適合進行這個測試。 

 

圖 4-35 相位領先-落後補償器閉迴路加入 10 倍慣量負載頻率響應 
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4.3.3 小結 

(1) 由第 4.2 節，若系統的增益值過大或是測試區間過大時，容易使系

統的電流輸出產生飽和現象，而進入非線性的工作區，因此將會使

得相位領先-落後補償器或其他的線性控制法則無法達到所設計規

格和效能；若於線性工作區間時，相位領先-落後補償器將獲得較佳

的控制效能。 

(2) 由第 4.3 節，相位領先-落後補償器系統不論是在無載的情形，或是

加入 5 倍、10 倍的慣量負載時，透過增益控制器的調整來補償負載

的影響後，都能成功地改善相位領先補償器的穩態響應，並且保存

了相位領先補償器提升系統相位的優點，系統各方面的效能也都有

所提升。 

(3) 由表 4-9，在無載或是加入 5 倍慣量負載的情況時， LagLead o −30 皆

能得到較佳的控制效能，但當系統加入 10 倍慣量負載時，

LagLead o −30 卻 會 有 控 制 不 穩 定 的 現 象 ， 故 在 此 將 採 用

LagLead o −20 的設計，使系統擁有較佳的運轉穩定性和工作效能。 

 
表 4-9 LagLead − 不同工作條件之頻寬 

150 RPM~250 RPM測試 

 
無載 

5 倍 
慣量負載 

( 2=PGain ) 

10 倍 
慣量負載 

( 3=PGain ) 
LagLead o −20  

頻寬 
254 Hz 67.7 Hz 53.9 Hz 

LagLead o −30  
頻寬 

595.6 Hz 132.9 Hz unstable 
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第五章  模糊控制器設計 

5  

 

伺服馬達的速度迴路控制方面，雖然可利用波德圖(Bode Plot)來設計相位

領先-落後補償器，使系統在所設計的線性工作範圍內達到不錯的工作效能，

但相對於PI控制器，其缺點是無法於各種不同的工作條件下都還能維持一定

的效能。本章將利用模糊控制器(fuzzy controller)取代速度迴路中的PI控制器

和相位領先-落後補償器，以模糊控制器的模糊推論得到最佳的電流命令，使

得速度迴路於各種不同的應用情形時都能有不錯的工作效能。最後比較各種

控制器於不同的工作條件下的控制效能。 

 

5.1 模糊控制器之簡介[23] 

在傳統控制領域裡，控制系統的動態模型(dynamic model)精確度與否是

影響控制性能優劣的主要原因，但在複雜且工作區域廣泛的情形時，往往無

法正確描述出系統的動態模型，故傳統的控制器較難適用於工作區域廣泛的

情形。然而模糊控制器不需要精確的系統動態模型，而是利用似人類語言陳

述的控制規則，透過專家經驗訂定與調整控制變數與控制量，即能判斷和決

策並且給定系統控制的命令。 

模糊邏輯為一種多值邏輯(many-valued logic)，以區間[0,1]上的任何數字

來表示資料的歸屬 (membership) 程度，進而做近似推論 (approximate 

reasoning)，因此模糊邏輯可以實現人類的直覺操作或是專家的經驗推論。

模糊邏輯控制是讓輸入資料依歸屬程度的高低給予區間[0,1]中的數字來表

示，透過若-則規則(IF-THEN rule)推論出一個特定歸屬程度的輸出。由於系

統在複雜且工作區域廣泛情形下時，系統的動態模型並不固定，甚至在某些

工作區域會呈現出非線性的特性，而模糊邏輯控制具有下列特點可提供較佳
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的控制效能： 

    1. 有較大的容忍性，可以接受不精確的資訊。 

    2. 不需要知道控制系統的動態模型。 

    3. 能控制非線性系統。 

    4. 對於參數的變化有很強的適應性。 

    5. 提供類似人類思考模式的控制。 

 

5.1.1 模糊集合與歸屬函數 

集合的區間定義對模糊控制器中的模糊化來說相當重要，而集合大致可

分為明確集合(crisp set)和模糊集合(fuzzy set)兩種。 

■ 明確集合(crisp set)：明確界定所屬事物的集合體。 

令 x是論域，明確集合 A的特徵函數(characteristic function) )(xAμ 為單一

數值，即： 

 
⎩
⎨
⎧

∉
∈

=
Ax
Ax

xA ,0
,1

)(μ  (5-1) 

■ 模糊集合(fuzzy set)：不明確界定所屬事物的集合體。 

令u 是論域中 x的元素，模糊集合 A的特徵函數 )(uAμ 可定義為： 

 ( ){ }xuuuA
x

A

A

∈=

→

)(,
]1,0[:

μ
μ

 (5-2) 

若論域 x為有限集合，則模糊集合可用離散方式表示： 

 xu
u

u
u

u
u

u
u

uA i

n

i i

iA

n

nAAA ∈∀=+++= ∑
=

,
)()()()(

12

2

1

1 μμμμ
L  (5-3) 

若論域 x為無限集合，則模糊集合可用連續方式表示： 

 xu
u

uA
U

A ∈∀= ∫ ,)(μ  (5-4) 

其中 ∫U 代表無限多個元素合併的縮寫記號。 
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■ 歸屬函數(membership function)：元素屬於模糊集合的程度大小。 

模糊理論將二值邏輯 (binary logic) 擴展到連續多值 (continuous 

multi-value)，透過 0 到 1 的數字來描述屬於集合的程度。由語言變數及對應

歸屬函數的選擇，將形成多種不同的模糊控制器架構，而常見的歸屬函數有

以下幾種： 

1. 三角形歸屬函數(triangular membership function) 

     

cx
cxb
bxa

ax

bcxc
abax

cbax

>
≤≤
≤≤

<

⎪
⎪
⎩

⎪
⎪
⎨

⎧

−−
−−

=

,
,
,
,

0
)()(
)()(

0

),,:(μ  (5-5) 

2. 梯形歸屬函數(trapezoidal membership function) 
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3. 高斯歸屬函數(Gaussian membership function) 

     ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ −
−= 2

2)(exp),:(
σ

σμ mxmx  (5-7) 
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(a)三角形歸屬函數          (b) 梯形歸屬函數            (c) 高斯歸屬函數 
圖 5-1 歸屬函數 
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5.1.2 模糊控制器之結構 

模糊控制器的基本結構包含下列四個主要部份，如圖 5-2 所示： 

Fuzzifier rDefuzzifie
Engine

Inference

BaseRuleFuzzy

PlantInput Output

ControllerLogicFuzzy

 

圖 5-2 模糊控制器的基本結構 
 

1．模糊化(fuzzifier) 

    將量測到的輸入數據轉換為主觀的數值，意即將一個實數轉換為一個模糊歸

屬函數的程度值。例如：速度誤差 450−=eω  RPM 模糊化後為「 eω 是 NB (Negative 

Big)的程度為 0.85」。經過模糊化的數據才能夠作為模糊控制器的輸入。 

 
2．模糊規則庫(fuzzy rule base) 

    由包含語言變數(linguistic variable)的模糊若-則規則的集合所組成，此集合象

徵出該系統的輸入與輸出之間的關係。在 MISO (multi-input-single-output)的系統

中，典型的模糊若-則規則如(5-8)所示： 

        Ri：IF x is Ai, ..., AND y is Bi, THEN z is Ci,   i=1,2,...,n   (5-8) 

其中 x，...，y 與 z 為語言變數，分別代表輸入與輸出參數；Ai，...，Bi與 Ci為模

糊歸屬函數。 

 
3．推論引擎(inference engine) 

    為模糊控制器的核心，透過模糊邏輯與近似推論的架構，模擬人類的決策模

式。舉例如(5-9)所示： 

             假設 1：   IF x is A, THEN y is B. 
             假設 2：   x is A’.  (5-9) 
            ──────────────────── 
             結論 ：   y is B’. 
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4．解模糊化(defuzzifier) 

與模糊化相反，將一個模糊歸屬函數的程度值轉換為一個實際數值，作

為控制器的輸出，才能利用實際數值進行系統的控制。常用的兩種解模糊化

方法如下： 

 重心法：將模糊法則推論的輸出模糊歸屬函數之結果，計算其面積

的重心轉換為一個實際數值。 
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 最大值平均法：將模糊法則推論的輸出模糊歸屬函數，將其結果之

最大值加總後取平均值。 
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圖 5-3 解模糊化示意圖 
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5.2 模糊控制器之設計 

在此以速度的誤差 eω 做為模糊控制器的輸入信號，經過模糊化與模糊推

論後計算可得到電流迴路的命令
*

qi ，其架構圖如圖 5-4： 

di

qi

Controller
PI

Controller
PI

qd ,

βα , cba ,,

βα ,

qd ,

βα ,
SVPWM Inverter
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∗
di

∗
qi

ai

ci
αi

βi

eθ
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SoftwareFTMSTI 2812320

Park Clarke

1−Park
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QEP

Pulse
Estimator
Velocity

Controller
Fuzzy∗ω

ω rθ
Filter

Lowpass

Bound
Saturation

0

eω

 

圖 5-4 模糊控制器之閉迴路系統架構圖 

 

1．模糊化 

模糊化過程中，歸屬函數主要是由實驗所得之經驗進行設計而成的。為

了簡化模糊化的轉換過程和減少 DSP 的程式運算量[24]，輸入參數的歸屬函

數使用較為簡單的三角形或梯形函數。輸出參數的歸屬函數則設計為脈衝

型，以便簡化解模糊化時的計算。而其中設計的數值大小是依據實驗時的經

驗數值來進行調整。 

圖 5-5 為模糊控制器的輸入與輸出參數的歸屬函數設計。其中輸入參數

與輸出參數皆有五個歸屬函數：NB (Negative Big)、NS (Negative Small)、

ZE (Zero)、PS (Positive Small)、PB (Positive Big)。在 DSP 程式的運算中，

均將速度誤差 eω 和電流命令
*

qi 的大小正規化(normalize)，故其大小介於 1±

之間。 
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eω
μ

eω

*
qi

μ

*
qi

 

(a) 輸入參數之歸屬函數               (b) 輸出命令之歸屬函數 
圖 5-5 模糊控制器之歸屬函數 

 
2．模糊規則庫 

模糊若-則規則也是依據人類的直覺與專家的經驗所建立。在此由於只

有速度誤差一個輸入信號，故其對應的輸出電流命令之歸屬函數較為簡單，

即為一對一的情形，例如：若速度誤差 eω 為 NB (誤差為較大的負值)，則電

流命令
*

qi 也需為 NB (電流迴路命令為較大的負值)；速度誤差 eω 為 ZE(誤差

值在零附近)，則電流命令
*

qi 也需為 ZE (電流迴路命令接近零)等。 

 
3．推論引擎 

本論文的推論引擎計算方式說明如下：若輸入之速度誤差 eω 為 2.0− ，則

會使用到以下二條若-則規則： 

 R1：IF Velocity Error eω  is NB, THEN Current Command *
qi  is NB, 

 R2：IF Velocity Error eω  is NS, THEN Current Command *
qi  is NS, 

由輸入的數值決定歸屬的程度 1α 與 2α 分別為： 

 
( )
( ) 62.0

32.0

2

1

==
==

eNS

eNB

ωμα
ωμα

 

依據第 k 條模糊控制規則的控制決定為 
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推論引擎的計算方式如圖 5-6 所示。 
eω

μ *
qi

μ

eω *
qi

eω *
qi

*
qi

eω
μ *

qi
μ

*
qi

μ

 

圖 5-6 推論引擎的計算流程 

4．解模糊化 

本論文使用 COA 作為解模糊化的方法，如(5-13)式。 
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其中 n是輸出的量化等級， jz 是量化等級 j 的控制輸出量， )( jc zμ 是輸出模

糊集合 C 的歸屬數值。此公式之意義是將推論引擎所得的推論輸出尋找其

重心，並將該重心點作為解模糊化後的輸出值，如圖 5-7 所示。 
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圖 5-7 解模糊化(COA) 
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5.3 模糊控制器的實驗結果 

5.3.1 模糊控制器之無載測試 

利用 5.2 節所設計之模糊控制器進行速度迴路的步階響應測試，並觀測

模糊控制器輸出的電流命令
*

qi ，其結果如圖 5-8。 

  

  (a) 150 RPM ~250 RPM                   (b) 300 RPM ~600 RPM 

  

(c) 150 RPM ~250 RPM 之電流命令        (d) 300 RPM ~600 RPM 之電流命令 
圖 5-8 Fuzzy 無載之步階響應 

 

由圖 5-8 可明顯看出模糊控制器在無載時，其步階響應的上升時間和穩

定時間十分迅速，其主要的原因在於模糊控制器所輸出之電流命令
*

qi 非常

快速且直接，使得 150 RPM~250 RPM 步階響應之上升時間約為 0.8 msec，

300 RPM ~600 RPM 步階響應之上升時間約為 1.6 msec，但缺點是有較大的

overshoot 產生。 
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接下來實驗模糊控制器在無載穩態時的響應情形，如圖 5-9。發現模糊

控制器在穩態時會有輕微的震盪和穩態誤差。 

  

 (a) 150 RPM ~250 RPM                   (b) 300 RPM ~600 RPM 
圖 5-9 Fuzzy 之穩態響應 

 

模糊控制器在無載時的頻率響應如圖 5-10，其頻寬約為 699.1 Hz，遠

大於 PI 控制器的 169.1 Hz 和 Lead-Lag 補償器的 595.6 Hz，但有較大的

overshoot 的情形。 

 

圖 5-10 Fuzzy 之頻率響應 
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5.3.2 模糊控制器之慣量負載測試 

對系統加入 5 倍慣量負載後，進行速度迴路的步階響應測試，並觀測模

糊控制器輸出的電流命令
*

qi ，如圖 5-11。 

  

 (a) 150 RPM ~250 RPM                   (b) 300 RPM ~600 RPM 

  

 (c) 150 RPM ~250 RPM 之電流命令        (d) 300 RPM ~600 RPM 之電流命令 
圖 5-11 Fuzzy 加入 5 倍慣量負載之步階響應 

 

由圖 5-11 的(c)、(d)可看出系統加入 5 倍慣量負載後，模糊控制器輸出

的電流命令
*

qi 在步階命令轉態時，會維持較大的電流值，使系統獲得較快

的上升時間，其中 150 RPM ~250 RPM 步階響應之上升時間約為 5.7 msec，

300 RPM ~600 RPM 步階響應之上升時間約為 5.3 msec，並且系統隨即達到

穩態，並且不會有 overshoot 的情形。 
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接著測試系統加入 5 倍慣量負載後，模糊控制器的響應情形，如圖 

5-12。發現模糊控制器在穩態時仍會有輕微的穩態誤差。 

  

  (a) 150 RPM ~250 RPM                  (b) 300 RPM ~600 RPM 
圖 5-12 Fuzzy 加入 5 倍慣量負載之穩態響應 

 

 

系統加入 5 倍慣量負載後，模糊控制器的頻率響應如圖 5-13，其頻寬

約為 174.1 Hz，雖然加入負載後，頻寬降低非常多，但仍遠大於 PI 控制器

的 61.1 Hz 和 Lead-Lag 補償器的 33.1 Hz，並且不會有 overshoot 的情況。 

 

圖 5-13 Fuzzy 加入 5 倍慣量負載之頻率響應 
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5.4 模糊控制器與積分控制器 

為了解決 5.3 節模糊控制器會有穩態誤差的情形，本論文提出模糊控制

器加入積分控制器(Fuzzy + Integrator)的方法，利用積分控制器來消除穩態

誤差，並保持模糊控制器的控制優點，其架構圖如圖 5-14。 
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圖 5-14 Fuzzy + Integrator 之閉迴路系統架構圖 
 

 

5.4.1 模糊與積分控制器之無載測試 

<測試條件 1：步階響應> 

首先進行步階響應測試如圖 5-15，可發現模糊控制器仍能給出最為快

速的電流命令，使得速度迴路的響應最為快速，但會有較大的 overshoot。 

 

        (a) 150 RPM ~250 RPM               (b) 150 RPM ~250 RPM 之電流命令 
圖 5-15 Fuzzy + Integrator 無載時步階響應 
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在此將原設計之模糊控制器稱為 Fuzzy 1，為了改善 Fuzzy 1 的 overshoot

問題，本論文設計了另一組模糊控制器稱為 Fuzzy 2，歸屬函數如圖 5-16，

其中輸出命令的歸屬函數範圍從 Fuzzy 1 的±0.6 降至±0.5；而步階響應如

圖 5-17，由圖可看出所調整設計的 Fuzzy 2 能大幅降低 overshoot 的情形，

且 overshoot 在 15%以內。 
eω

μ

eω

 

*
qi

μ

*
qi

 

(a) 輸入參數之歸屬函數                  (b) 輸出命令之歸屬函數 
圖 5-16 模糊控制器 Fuzzy 2 之歸屬函數 

 

 

圖 5-17 Fuzzy 1 與 Fuzzy 2 無載時之步階響應 
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<測試條件 2：系統頻率響應> 

於速度命令設定系統辨識信號 PRBS 的大小範圍為 150 RPM ~250 

RPM，系統之無負載頻率響應如圖 5-18，其中波德增益圖可看出 Fuzzy 2

的峰值 1.89 dB 較 Fuzzy 1 的 5.29 dB 稍小些，代表 Fuzzy 2 在時域中的

overshoot 情形會較小，雖然頻寬較小些，但整體的頻譜響應較 Fuzzy 1 佳。

表 5-1 為各控制器之頻寬大小。 

 

圖 5-18 Fuzzy + Integrator 無載時頻率響應 
 
<測試條件 3：加大系統的工作區間> 

改變系統辨識信號 PRBS 的大小範圍為 37 RPM ~346 RPM，系統之無負

載頻率響應如圖 5-19，系統頻寬如表 5-1 所示。 

 

圖 5-19 Fuzzy + Integrator 無載於 37 RPM ~346 RPM 之頻率響應 
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表 5-1 Fuzzy + Integrator 之無負載頻寬比較表 

 
Controller

PI
Lagwith

Lead o20
 

Lagwith
Lead o30

 1Fuzzy  2Fuzzy  

150~250 RPM
之頻寬 

169.1 Hz 
overshoot 254 Hz 595.6 Hz 699.5 Hz 

overshoot 668.1 Hz 

37~346 RPM
之頻寬 

175.8 Hz 
overshoot unstable unstable 379.8 Hz 

overshoot 
331.3 Hz 

overshoot

 
由圖 5-18、圖 5-19 和表 5-1 的比較中，可看出 Fuzzy + Integrator 的控

制架構在任意的工作區間皆較相位領先-落後補償器和 PI控制器有較佳的效

能，但缺點是 overshoot 仍然有較大的情形。 

 

<測試條件 4：穩態響應> 

系統穩態響應之測試如圖 5-20，可看出 Fuzzy + Integrator 的控制架構

確實能消除穩態誤差，其中 Fuzzy 2 的穩態震盪較 Fuzzy 1 稍大些。 

 

圖 5-20 Fuzzy + Integrator 之穩態響應 

 

(a) PI-Controller (b) Lead-Lag Compensator 

(c) Fuzzy 1 (d) Fuzzy 2 
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<測試條件 5：步階+弦波響應> 

接著進行步階加弦波命令追蹤測試如圖 5-21，可看出 Fuzzy + Integrator

依然擁有較佳的效能，其中表 5-2 為最大追蹤誤差和絕對誤差累積平均值。 

 

    (a) 步階+弦波 15 Hz (Fuzzy 與 Lead-Lag)        (b) 步階+弦波 30 Hz (Fuzzy 與 Lead-Lag) 

 

   (c) 步階+弦波 15 Hz 之 Fuzzy 電流命令          (d) 步階+弦波 30 Hz 之 Fuzzy 電流命令 

圖 5-21 Fuzzy + Integrator 無載時步階+弦波之響應 

 
表 5-2 Fuzzy + Integrator 無負載時步階+弦波之響應比較表 

 
Controller

PI
 

Lagwith
Lead o20

 
Lagwith

Lead o30
 

Integrator
Fuzzy +

 

Maximum 
Tracking Error 

126.7 RPM 59.6 RPM 49.0 RPM 41.5 RPM Step + 
Sin 15 Hz Average of 

IAE 
69.5 RPM 32.1 RPM 25.6 RPM 17.9 RPM 

Maximum 
Tracking Error 

106.3 RPM 94.7 RPM 80.7 RPM 68.8 RPM Step + 
Sin 30 Hz Average of 

IAE 
55.3 RPM 51.6 RPM 43.4 RPM 19.5 RPM 
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5.4.2 模糊與積分控制器之慣量負載測試 

<測試條件 1：加入 5 倍慣量負載之步階響應> 

測試步階響應如圖 5-22。由圖 5-22(b)可看出 Fuzzy 1 輸出的電流命令

會維持較高的數值一段時間，使得系統在有載時仍有最快的上升時間，並且

系統很快地進入穩態，幾乎沒有 overshoot 的情況。 

 

        (a) 步階響應測試                         (b) 步階響應測試之電流命令 

圖 5-22 Fuzzy 1 與 Fuzzy 2 加入 5 倍慣量負載之步階響應 

 

<測試條件 2：加入 5 倍慣量負載之頻率響應> 

系統加入 5 倍慣量負載之頻率響應測試，設定系統辨識信號 PRBS 的大

小範圍為 150 RPM~250 RPM，如圖 5-23。表 5-3 為各控制器之頻寬大小。 

 

圖 5-23 Fuzzy + Integrator 加入 5 倍慣量負載之頻率響應 
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<測試條件 3：加入 5 倍慣量負載並加大系統的工作區間> 

改變系統辨識信號 PRBS 的大小範圍為 37 RPM~346 RPM，此時 Fuzzy 2

的頻譜圖有穩態誤差的情形，而 PI 控制器則有嚴重的 overshoot，如圖 5-24。 

 

圖 5-24 Fuzzy + Integrator 加入 5 倍慣量負載於大工作範圍之頻率響應 
 

表 5-3 Fuzzy + Integrator 加入 5 倍慣量負載時頻寬比較表 

 
Controller

PI
 

2
20

=
−

PGain
LagLead o

2
30

=
−

PGain
LagLead o

1Fuzzy  2Fuzzy  

150~250 RPM 
之頻寬 

61.1 Hz 
overshoot 67.7 Hz 132.9 Hz 142.7 Hz 39.5 Hz 

37~346 RPM 
之頻寬 

62.0 Hz 
overshoot unstable unstable 85.0 Hz 62.1 Hz 

 
<測試條件 4：加入 5 倍慣量負載之穩態響應> 

系統加入 5 倍慣量負載後的穩態響應測試如圖 5-25，其中 Fuzzy 2 的穩

態震盪較 Fuzzy 1 稍大些，而相位領先-落後補償器有較好的穩態響應。 

 

 

 

 

 
圖 5-25 Fuzzy + Integrator 加入 5 倍慣量負載之穩態響應 

(b) Fuzzy 2(a) Fuzzy 1 (c) Lead-Lag Compensator + P-Gain2
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<測試條件 5：加入 5 倍慣量負載之步階+弦波響應> 

由上面幾項測試發現系統加入 5 倍慣量負載後，Fuzzy 1 仍有不錯的效

能，接著利用 Fuzzy 1 進行步階加弦波命令追蹤測試如圖 5-26。由圖中可看

出 Fuzzy 1 追蹤命令的能力較佳，其響應的振幅最大，相位落後的情形最小。 

 

    (a)步階+弦波 15 Hz (Fuzzy 與 Lead-Lag)         (b) 步階+弦波 30 Hz (Fuzzy 與 Lead-Lag) 

 

   (c)步階+弦波 15 Hz 之 Fuzzy 電流命令           (d) 步階+弦波 30 Hz 之 Fuzzy 電流命令 

圖 5-26 Fuzzy + Integrator 加入 5 倍慣量負載之步階+弦波之響應 
 
表 5-4 Fuzzy + Integrator 加入 5 倍慣量負載時步階+弦波之響應比較表 

 
Controller

PI
 

2
20

=
−

PGain
LagLead o

2
30

=
−

PGain
LagLead o  

Integrator
Fuzzy+

 

Maximum 
Tracking Error 

104.6 RPM 75.4 RPM 66.8 RPM 67.1 RPM Step + 
Sin 15 Hz Average of 

IAE 
46.6 RPM 42.7 RPM 38.7 RPM 32.1 RPM 

Maximum 
Tracking Error 

84.0 RPM 73.9 RPM 71.9 RPM 77.6 RPM Step + 
Sin 30 Hz Average of 

IAE 
40.4 RPM 43.0 RPM 42.3 RPM 39.2 RPM 



102 

<測試條件 6：加入 10 倍慣量負載之步階、穩態和頻率響應> 

系統加入 10 倍慣量負載後，Fuzzy 1 和Fuzzy 2 之步階與穩態響應分別如

圖 5-27 和圖 5-28，Fuzzy 1 在此測試中仍有較短的上升時間，並且沒有

overshoot的情形。圖 5-29 為系統加入 10 倍慣量負載後的頻率響應，頻寬如

表 5-5 所示。 

 
圖 5-27 Fuzzy 1 與 Fuzzy 2 加入 10 倍慣量負載之步階響應 

 
 
 
 
 

 

 
圖 5-28 Fuzzy + Integrator 加入 10 倍慣量負載之穩態響應 

 

 
圖 5-29 Fuzzy + Integrator 加入 10 倍慣量負載之穩態響應 

(b) Fuzzy 2(a) Fuzzy 1 (c) Lead-Lag Compensator + P-Gain3
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5.4.3 小結 

(1) 利用積分器可順利改善模糊控制器有穩態誤差和穩態震盪的情

形。由於模糊控制器為非線性控制器，隨著不同輸入誤差值，經過

所設計的歸屬函數，可輸出較一般線性控制器更好的電流命令，因

此不管在有無負載的情況，或是加大的工作區間，模糊控制器都能

比一般線性控制器有更好的控制效能，並且幾乎沒有工作條件上的

限制。 

(2) 第 5.4 節中分別設計了 Fuzzy 1 和 Fuzzy 2 兩種模糊控制器，不同工

作條件之頻寬如表 5-5，其中 Fuzzy 1 在無載時 overshoot 較嚴重，

而 Fuzzy 2 的 overshoot 較小，控制效能較好。而系統加入慣量負載

測試時，Fuzzy 1 的整體控制效能優於 Fuzzy 2，但模糊控制器在系

統有載時，會有較大的穩態震盪情形。 

 
表 5-5 Fuzzy + Integrator 不同工作條件之頻寬 

150 RPM ~250 RPM測試 37 RPM ~346 RPM測試 
 

無載 5 倍 
慣量負載 

10 倍 
慣量負載 無載 5 倍 

慣量負載 
1Fuzzy  

頻寬 
699.5 Hz 

overshoot 142.7 Hz 76.4 Hz 379.8 Hz 
overshoot 85.0 Hz 

2Fuzzy  
頻寬 668.1 Hz 39.5 Hz 22.5 Hz 331.3 Hz 

overshoot 62.1 Hz 
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第六章  整合線性/非線性之自動切換式控制器設計 

6  

 

在第四章的相位領先-落後補償器與第五章的模糊控制器分別為線性與非

線性控制器，因控制器的特性不同，使得在不同的工作條件下兩者有各自的

優缺點。在本章中希望結合這兩種控制器的優點，以切換的方式使得控制器

在不同的工作條件下，皆能達到最佳的工作效能。 

 

6.1 固定切換式控制器設計 

在此希望結合線性與非線性控制器的優點，使系統在較非線性的工作區

間時切換至模糊控制器，而系統進入線性工作區域時，再切換至相位領先-落

後控制器，以發揮線性控制器的優點，其系統架構如圖 6-1。在此利用速度

誤差 eω 作為切換的指標如(6-1)式所示。 

 
rCompensatoLagLeadRPMErrorSpeed

ControlIntegratorFuzzyRPMErrorSpeed

e

e

−=><
−=>≥

60
60

ω
ω

 (6-1) 
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圖 6-1 模糊與相位領先-落後控制器系統架構圖 
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6.1.1 固定切換式控制器之無載測試 

在本節中，將利用 5.4 節中的Fuzzy 1 和Fuzzy 2 兩個模糊控制器，搭配 4.3

節中有無負載特性皆較穩定的 LagLead o −20 補償器，整合成「固定切換式模

糊與相位領先-落後控制器」(Fixed Switching Fuzzy Lead-Lag Controller, 

FS_FLC)，並進行以下的分析與比較。其中利用Fuzzy 1 所整合而成的控制器

簡稱為FS_FLC 1，而利用Fuzzy 2 所整合而成的控制器簡稱為FS_FLC 2。 

 
<測試條件 1：步階響應測試> 

圖 6-2 為FS_FLC之步階響應測試，其中FS_FLC 1 的上升時間最短，但

overshoot較大些；而FS_FLC 2 的上升時間較長，但overshoot較小，可達到約

10%左右。 

 
圖 6-2 FS_FLC 之步階響應 

<測試條件 2：穩態響應測試> 

圖 6-3 可看出FS_FLC控制器不會有穩態誤差。 

 

 

 

 

 
圖 6-3 FS_FLC 之穩態響應 

(a) Fuzzy 1 (b) Lead-Lag Compensator (c) FS_FLC
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<測試條件 3：頻率響應測試> 

FS_FLC控制系統的頻率響應如圖 6-4。並由表 6-1 可看出FS_FLC 1 的頻

率響應較佳，頻寬較高，並且不會像Fuzzy 1 過大的overshoot。 

 
圖 6-4 FS_FLC 之頻率響應 

 
表 6-1 FS_FLC 無載時頻寬比較表 

 
Lag

Lead o

−
20

 1Fuzzy  2Fuzzy  1FS_FLC  2FS_FLC

無載( J =1) 
之頻寬 254.0 Hz 699.5 Hz 

overshoot 668.1 Hz 517.2 Hz 445.7 Hz 
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6.1.2 固定切換式控制器之慣量負載測試 

<測試條件 1：步階響應測試> 

接著對FS_FLC控制系統加入 5 倍慣量負載並進行步階響應測試如圖 

6-5。在此測試中，發現FS_FLC於速度命令瞬間改變時，有較快的反應速度，

但當速度誤差 RPMe 60<ω 時，速度回授的上升曲線便趨於和緩，主要是因為

FS_FLC太早切換為Lead-Lag補償器。 

 
圖 6-5 FS_FLC 加入 5 倍慣量負載之步階響應 

 

<測試條件 2：穩態響應測試> 

由圖 6-6 的穩態測試，可看出FS_FLC在穩態時切換為Lead-Lag補償器，

有較小的穩態震盪，並且不會有穩態誤差。 

 

 

 

 

 
圖 6-6 FS_FLC 加入 5 倍慣量負載之穩態響應 

(a) Fuzzy 1 (b) Lead-Lag Compensator + P-Gain2 (c) FS_FLC
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<測試條件 3：頻率響應測試> 

接著當系統加入 5 倍慣量負載時，對FS_FLC控制系統進行頻率響應測試

如圖 6-7，表 6-2 為頻寬數值比較表。 

 
圖 6-7 FS_FLC 加入 5 倍慣量負載之頻率響應 

 
表 6-2 FS_FLC 加入 5 倍慣量負載時頻寬比較表 

 2
20

=
−

PGain
LagLead o

1Fuzzy  2Fuzzy  1FS_FLC  2FS_FLC

無載( J =1) 
之頻寬 254 Hz 699.5 Hz 

overshoot 668.1 Hz 517.2 Hz 445.7 Hz 

加入 5 倍慣量負載

( J =6)之頻寬 
67.7 Hz 142.7 Hz 39.5 Hz 67.1 Hz 39.5 Hz 

 

由圖 6-4、圖 6-7 和表 6-2 比較可得FS_FLC在無負載時overshoot小，且

反應速度也較快；但在加入負載後，頻寬和反應速度仍是Fuzzy 1 較佳，而

FS_FLC 1 的頻寬相當接近於 LagLead o −20 。 
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6.2 自動切換式控制器設計 

由 6.1 節的實驗中，令FS_FLC固定在速度誤差 RPMe 60<ω 時進行

Fuzzy-Integrator與Lead-Lag補償器之間的切換，因此在無載的步階測試中，會

有較小overshoot；但當系統加入慣量負載時，這樣的切換條件讓控制器過早

切換為Lead-Lag補償器，使速度回授的上升曲線便趨於和緩。 

因此當系統加入慣量負載時，若能延長Fuzzy-Integrator控制器的控制時

間，利用Fuzzy-Integrator控制器於有負載時能輸出較佳的電流命令之優點，將

能提升系統在有負載時的控制效能。在本節中設計自動切換式模糊與相位領

先-落後控制器，利用系統在初始狀態時，自動進行步階響應測試，計算此時

的上升時間 rt ，如圖 6-8，並依據不同的負載大小，將所得到的 rt 數值分成三

個範圍 <rt 1.5 msec、1.5 msec <≤ rt 12 msec和 ≥rt 12 msec，做為輕載、中載和

重載的判斷，接著修改切換控制器的條件值，如圖 6-9 所示。 

 
圖 6-8 步階響應測試計算上升時間判斷有無負載 
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圖 6-9 三段式速度誤差之切換條件 

Calculate rt  
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6.2.1 自動切換式控制器之無載測試 

<測試條件 1：步階響應測試> 

利用上述所提的自動切換式的Fuzzy-Integrator+Lead-Lag控制系統(簡稱

為AS_FLC)進行接下來的各項實驗，在此選定以反應速度較快的Fuzzy 1 和負

載測試較為穩定的 LagLead o −20 做控制器的整合。首先進行步階響應測試如

圖 6-10。由圖中可看出AS_FLC的上升曲線相當迅速，並且overshoot相當小。 

 
圖 6-10 AS_FLC 之步階響應 

 

<測試條件 2：穩態響應測試> 

AS_FLC的穩態測試如圖 6-11。由圖中可看出AS_FLC也有不錯的穩態響

應。 

 

 

 

 

 
圖 6-11 AS_FLC 之穩態響應 

 

 

(b) Lead-Lag Compensator (c) AS_FLC (a) Fuzzy-Integrator + Lead-Lag 
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<測試條件 3：頻率響應測試> 

AS_FLC之頻率響應測試如圖 6-10。由波德增益圖可看出AS_FLC的頻率

響應沒有overshoot的情形，在較高頻處也能維持較大的增益值。頻寬如表 6-3。 

 
圖 6-12 AS_FLC 之頻率響應 

<測試條件 4：加大系統的工作區間測試> 

圖 6-13 為 37 RPM~346 RPM之頻率響應測試。AS_FLC的overshoot較小。 

 
圖 6-13 AS_FLC 於 37 RPM~346 RPM 之頻率響應 

表 6-3 AS_FLC 無載時之頻寬比較表 

 Control
PI  LagLead o −20 1Fuzzy  FLCAS _  

150~250 RPM
之頻寬 

169.1 Hz 
overshoot 254.0 Hz 699.5 Hz 

overshoot 593.8 Hz 

37~346 RPM 
之頻寬 

175.8 Hz 
overshoot unstable 379.8 Hz 

overshoot 347.5 Hz 
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6.2.2 自動切換式控制器之慣量負載測試 

<測試條件 1：加入 5 倍慣量負載之步階響應測試> 

對AS_FLC系統加入 5 倍慣量負載，其步階響應測試如圖 6-14。由圖中可

看出AS_FLC有較短的上升時間，和較小的overshoot。 

 
圖 6-14 AS_FLC 加入 5 倍慣量負載之步階響應 

 

 

<測試條件 2：加入 5 倍慣量負載之穩態響應測試> 

AS_FLC系統加入 5 倍慣量負載時的穩態響試如圖 6-15。 

 

 

 

 

 

 
圖 6-15 AS_FLC 加入 5 倍慣量負載之穩態響應 

 

 

(b) Lead-Lag Compensator + P-Gain2 (c) AS FLC(a) FS_FLC 1 
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<測試條件 3：加入 5 倍慣量負載之頻率響應測試> 

AS_FLC加入 5 倍慣量負載之頻率響應如圖 6-16，其頻寬如表 6-4 所示。 

 
圖 6-16 AS_FLC 加入 5 倍慣量負載之頻率響應 

 
<測試條件 4：加入 5 倍慣量負載並加大工作區間頻率響應測試> 

 
圖 6-17 AS_FLC 加入 5 倍慣量負載於 37 RPM ~346 RPM 之頻率響應 

表 6-4 AS_FLC 加入 5 倍慣量負載之頻寬比較表 

 
Control

PI  
2

20
=
−

PGain
LagLead o

1Fuzzy  FLCAS _  

150~250 RPM 
之頻寬 

61.1 Hz 
overshoot 67.7 Hz 142.7 Hz 161.4 Hz 

37~346 RPM 
之頻寬 

62.0 Hz 
overshoot unstable 85.0 Hz 87.4 Hz 
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<測試條件 5：加入 10 倍慣量負載之步階與頻率響應測試> 

對AS_FLC系統加入 10 倍慣量負載，其步階響應測試如圖 6-18。 

 
圖 6-18 AS_FLC 加入 10 倍慣量負載之步階響應 

 

AS_FLC系統加入 10 倍慣量負載，其步階響應測試如圖 6-19。在AS_FLC

系統加入 10 倍慣量負載時，頻寬仍能維持在 99.3 Hz。 

 
圖 6-19 AS_FLC 加入 10 倍慣量負載之頻率響應 

 
表 6-5 AS_FLC 加入 10 倍慣量負載之頻寬比較表 

 
3

20
=
−

PGain
LagLead o

 1Fuzzy  FLCAS _  

加入 10 倍慣量負載 
( J =11)之頻寬 53.9 Hz 76.4 Hz 99.3 Hz 
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6.2.3 工業應用之自動切換式控制器實現 

由第五章和第六章的實驗結果，可看出控制器輸出的電流命令對整體系

統的響應效能有極大的影響，其中模糊控制器在速度誤差較大的情況時，能

輸出較大的電流命令並維持一小段時間，使速度誤差快速下降，大大地提升

系統效能，但其缺點是程式撰寫較繁雜且運算時間較長，較適合以C、C++等

高階程式語言來撰寫。 

而[25][26][27]文中所提出的Bang-Bang控制器之設計概念，輸出只有正飽

和與負飽和兩種數值，因此在速度誤差較大的情況下時，希望應用Bang-Bang

控制器的輸出特性，輸出飽和數值的電流命令並維持一段時間的特性，來取

代AS_FLC的模糊控制器部份；而當速度誤差減小至一定範圍再切換為線性控

制器，將可使系統達到較佳的系統響應和較快的反應速度。在此的Bang-Bang

控制器結合相位領先-落後補償器的工作原理如圖 6-20，並且此控制器不論在

C語言或是組合語言的程式實現上都相當容易。 

 
圖 6-20 Bang-Bang + Lead-Lag 工作原理 
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圖 6-21為Bang-Bang+Lead-Lag控制器於無有負載時之步階響應與電流命

令。由圖中可發現無載時，Bang-Bang+Lead-Lag控制器輸出的電流命令較大，

使得overshoot會較AS_FLC稍大一些；在加入 5 倍慣量負載時，兩種控制器的

上升速度和overshoot之情形相近。 

  

     (a) 無載                         (b)加入 5 倍慣量負載 

  

     (c) 無載之電流命令               (d)加入 5 倍慣量負載之電流命令 
圖 6-21 Bang-Bang + Lead-Lag 步階響應 

 
圖 6-22 為Bang-Bang+Lead-Lag控制器之頻率響應，其響應結果與AS_FLC

十分接近，且頻寬都較AS_FLC稍大一些，無載時會有輕微的overshoot情形。 

  

     (a) 無載                          (b)加入 5 倍慣量負載 
圖 6-22 Bang-Bang + Lead-Lag 頻率響應 
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6.2.4 小結 

(1) 第 6.1 節中，設計的切換式模糊與相位領先-落後控制器，結合了非

線性與線性控制器的優點。在無載測試中，成功地降低了系統的

overshoot 情況，並且 FS_FLC 的頻寬達到 517.2 Hz。而負載測試中，

由於固定切換的機制過早切換為 Lead-Lag，使得加入負載的上升曲

線較慢，系統的響應頻寬較小。 

(2) 第 6.2 節中利用系統在初始狀態時，自動進行的步階響應並計算出

上升時間 rt ，便可粗略估算的負載大小，接著修正 AS_FLC 的切換

條件值，因此 AS_FLC 結合了非線性與線性控制器的優點，可適用

於各種不同的工作條件，並且擁有較佳的工作效能，overshoot 非常

小。表 6-6 為 AS_FLC 在各種不同工作條件測試之頻寬。此外，

AS_FLC 與 Bang-Bang+Lead-Lag 控制器於有無負載時之控制效能

都相當接近，其中無載時 AS_FLC 的 overshoot 較小、控制結果較

佳，但 Bang-Bang+Lead-Lag 控制器架構較簡單，較易以 C 語言或

組合語言實現。 

 
表 6-6 AS_FLC 與 Bang-Bang+Lead-Lag 不同工作條件之頻寬 

150 RPM ~250 RPM測試 37 RPM ~346 RPM測試 
 

無載 5 倍 
慣量負載 

10 倍 
慣量負載 無載 5 倍 

慣量負載 
FLCAS _  

頻寬 593.8 Hz 161.4 Hz 99.3 Hz 347.5 Hz 87.4 Hz 

LagLead
BangBang

−
−

 648.3 Hz 
overshoot 173.8 Hz 107.7 Hz 354.8 Hz 

overshoot 103.3 Hz 

在此表之overshoot約為 10% 
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第七章  結論 

7  

 

根據以上實驗結果，分別針對電流迴路控制和速度迴路控制的相位領先-

落後補償器、模糊控制器、線性/非線性控制器整合設計等部分做出以下幾點

結論： 

 

 

1、電流迴路控制方面 

在每次電流迴路的取樣周期內，利用 DSP F2812 的硬體特性，進行 ADC

的多次取樣、排序後取平均值，能成功地降低 PWM 切換雜訊和環境雜訊對

電流回授信號的影響，使所得到的 d-q 軸電流回授信號較為平順，進而使電

流迴路控制效能更佳，達到 1734.8 Hz 的頻寬。基於良好的電流迴路響應，架

構的外層速度迴路時，將獲得較佳且較穩定的工作效能。 

 

2、相位領先-落後補償器方面 

若系統的增益值過大或是測試區間過大時，容易使系統的電流輸出產生

飽和現象，而進入非線性的工作區，因此將會使得相位領先-落後補償器或其

他的線性控制法則無法達到所設計規格和效能。在限定工作範圍於較線性的

工作區域條件下，相位領先-落後補償器將獲得相當好的工作效能。系統加入

負載時，由於系統模型的改變，使得所設計的控制效能變差，故透過增益控

制器來降低負載對系統的影響，將使系統在加入負載的情形下仍有不錯的控

制效能。 
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3、模糊控制器方面 

模糊控制器為非線性控制器，隨著不同的速度誤差值，經過所設計的歸

屬函數，可輸出較一般線性控制器更好的電流命令，因此不管在有無負載或

是較大的工作區間，其暫態和頻率響應皆較一般線性控制器有更好的控制效

能，並且幾乎沒有工作條件上的限制。模糊控制器加入積分器成功地改善穩

態誤差和穩態震盪的情形，但加入慣量負載時會有較大的穩態震盪。 

 

4、線性/非線性控制器整合設計方面 

為了使系統能工作於任何工作條件下，並且皆能維持良好的控制效能，

故結合線性與非線性控制器的優點，設計自動切換式模糊與相位領先-落後控

制器(AS_FLC)。AS_FLC 於系統初始狀態時，利用步階響應算出上升時間 rt ，

粗略估算的負載大小，接著自動修正 AS_FLC 的切換條件值，使 AS_FLC 可

適用於各種不同的工作條件，並且於時域和頻域皆擁有較佳的工作效能。 

 

整體而言，原有 PI 控制器在不同的工作條件都能正常運作，但工作效能

較差，在無載與加入 5 倍慣量負載的頻寬僅達 169.1 Hz 和 61.1 Hz；而所提出

的 AS_FLC 於不同的工作條件時，對系統的工作效能皆有顯著的提升，在無

載與加入 5 倍慣量負載的頻寬可達 593.8 Hz 和 161.4 Hz。另外，為了能夠更

簡單地實現 AS_FLC 的控制概念到不同的控制平台(如組合語言為主的 F2407 

DSP)，本論文提出 Bang-Bang+Lead-Lag 控制器，其工作效能與 AS_FLC 相

近，在無載與加入 5 倍慣量負載的頻寬可達 648.3 Hz 和 173.8 Hz。由研究成

果可証明本論文所發展的控制器是一個實用且能顯著地改善性能的控制器。 
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