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ABSTRACT: Dual three-phase permanent magnet synchronous 

motors suffer from significant stator current harmonics due to 

inverter nonlinearity, non-sinusoidal back-electromotive force, 

and external disturbances. Although the conventional extended 

state observer with resonant terms can effectively observe 

periodic disturbances, other frequency disturbances suppression 

performance will be reduced. To address this issue, an 

optimization method for extended state observer is proposed. 

First, two disturbance dynamics models are established, based 

on which conventional resonant extended state observers 

(ESOs) are systematically classified and modeled. Then, the 

observer structure is optimized with a notch filter. An effective 

parameter configuration is proposed to reduce interference 

among observations of different frequency disturbances and 

ensure robust suppression over a wide speed range. 

Additionally, the proposed method can flexibly tune the 

suppression frequency ranges and strength for periodic 

disturbances, leading to better performance. Frequency-domain 

analysis is used to compare the performance of different  
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observers for various frequency disturbance at different speed. 

Finally, the proposed method is validated on a dual three-phase 

motor experimental platform. Experimental results show that 

the proposed method can improve the accuracy of harmonic 

observation and has good current noise suppression capability.  

KEY WORDS: dual three-phase permanent magnet 

synchronous machine (DTP-PMSM); current control; extended 

state observer (ESO); harmonic suppression; torque ripple 

摘要：受逆变器非线性、非正弦反电动势及外界干扰的影响，

双三相永磁同步电机易产生显著的定子电流谐波。传统基于

谐振项的扩张状态观测器虽能有效观测周期性扰动，但会降

低系统对其他频率扰动的抑制能力。为此，提出一种扩张状

态观测器的优化方法。首先，提出两种不同的扰动动力学模

型，对传统含谐振项的扩张状态观测器进行系统分类与建

模。其次，利用陷波器对观测器结构进行优化，并提出一种

有效的观测器参数配置方法，以减少不同频率扰动观测间的

相互干扰，并保证不同转速下的扰动抑制性能。此外，该方

法能够灵活调整周期扰动的抑制频率范围和抑制程度，从而

实现更优的系统性能。随后，通过频域分析对比不同观测器

在不同转速下对各频率扰动的观测性能差异。最后，在双三

相永磁同步电机实验平台上对所提方法进行对比实验验证。

实验结果表明，所提方法能够提高谐波观测精度，并具有良

好的电流噪声抑制能力。 
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0  引言 

多相电机因其转矩脉动小、功率密度高和容错

能力强等优势，广泛应用于电力船舶推进、多电飞

机、海上风力发电等领域[1-2]。其中，双三相永磁同

步 电 机 (dual three-phase permanent magnet 

synchronous machine，DTP-PMSM)由两个独立的三

相逆变器驱动，是目前研究最广泛的多相电机[3]。

根据两套三相绕组的偏移角度，DTP-PMSM 分为对

称结构偏移 0或 60和非对称结构偏移 30。非

对称结构能有效消除 6 次转矩脉动[4]。此外，还可

按中性点的连接方式，分为单隔离中性点和两隔离

中性点，后者的母线电压利用率更高且电流控制简

单 [5]。本文主要研究非对称式两隔离中性点的

DTP-PMSM。 

DTP-PMSM 通过矢量空间分解(vector space 

decomposition，VSD)，可以将定子电流分量映射到

两个正交子空间-和 x-y
[6]。其中，x-y 子空间的阻

抗由相电阻和漏感组成，其阻抗远小于-子空间。

这导致即使很小的谐波电压，也会在 x-y 子空间产

生较大的谐波电流[7]。谐波电压的主要来源包括逆

变器非线性、磁通谐波、绕组不对称以及磁路饱和

等因素[8]。较大的定子电流谐波会增加谐波损耗，

降低系统效率，进而对全电飞机和电动船舶的续航

能力产生显著影响。此外，在高精度工业应用领

域，较大的电流谐波还会干扰算法的高性能运行[9]，

从而限制 DTP-PMSM 的进一步应用。因此，如何

高效抑制双三相永磁同步电机的谐波电流，已成为

一个亟待解决的关键问题。 

目前，谐波抑制研究主要分为两类：第 1 类是

改进电流控制器，以增强谐波抑制能力；第 2 类是

基于二自由度控制器，通过扰动观测实现谐波补

偿。第一类方法中，多频比例谐振(proportional- 

resonant，PR)控制被广泛应用于周期性电流谐波抑

制[10]。但并联谐振项增加了参数调整的复杂性，并

可能导致系统不稳定。文献[11]采用多同步参考坐

标系，将交流信号转换为直流信号，利用 PI 控制器

实现谐波抑制。但低通滤波器会降低动态性能。对

此，文献[12]提出基于多虚拟三相绕组的控制策略，

将电流谐波分解为多个孤立子空间，但实现方式较

为复杂，且需要设计多个控制器参数。 

相比于改进电流控制器的方法，基于二自由度

控制器的电流谐波抑制效果更为显著。该方案将等

效谐波电压视为扰动，实现电流跟踪与扰动抑制的

分离控制，从而显著提升控制器性能[13]。文献[9]

提出一种基于逆模型的 DTP-PMSM 扰动观测器，

但其Q滤波器设计仅能针对6次电压谐波。文献[14]

提出的扩张状态观测器(extended state observer，

ESO)因其能够估计集总扰动，因而获得了广泛应用。

文献[15]在 DTP-PMSM 中采用线性 ESO，并通过频

域分析验证了其在谐波抑制方面优于 PR 控制器。然

而，一阶 ESO 的估计误差随扰动频率的增加而显著

增大；高阶 ESO 虽能提升估计精度，但其带宽需超

过扰动频率，导致系统稳定裕度减小[16]。此外，ESO

的带宽还受到测量噪声和采样频率的限制[17-19]。 

为提高周期扰动的观测效果，可以在 ESO 中

引入谐振项。文献[20]提出一种准谐振扩张状态观

测器，以提高观测器在谐振频率附近的增益。文献

[21]通过引入频率自适应律，使观测器能够估计不

确定频率的周期扰动。此外，文献[22]设计了一种

广义比例积分观测器，用于观测周期扰动，其本质

也是在 ESO 中增加谐振项。 

尽管上述研究为周期性扰动观测提供了有效

方法，但仍存在以下局限性：1）缺乏对含谐振项

ESO 内在联系的全面探讨，尤其缺少对文献[20, 22]

提出的两类典型观测器的系统性比较；2）未深入

分析低频扰动观测与高频周期性扰动观测之间的

相互关系；3）传统固定极点或固定增益的参数整

定方法难以兼顾多频扰动的观测性能以及噪声抑

制，相关问题尚未得到充分研究。 

因此，在现有 ESO 研究的基础上，本文提出

一种改进的扩张状态观测器 improved extended 

state observer，IESO。首先，分析谐波电流抑制的

必要性，建立各类 ESO 结构之间的内在联系，并统

一其数学表达式。其次，系统阐述 IESO 的理论及

参数设计方法。随后，从频率角度对观测性能进行

分析，深入探讨转速和带宽对观测器性能的影响。

最后，进行对比实验验证。 

1  基于周期扰动模型的扰动观测器设计 

1.1  DTP-PMSM 数学模型 

本文研究的是隐极式 DTP-PMSM，其定子绕组

由两套 Y 型连接的三相绕组组成，分别称为 ABC

绕组和 UVW 绕组。这两套定子绕组的中性点隔离，
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在空间上相差 30电角度，电机结构如图 1 所示。 
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图 1  DTP-PMSM 绕组结构示意图 

Fig. 1  Phase winding diagram for DTP-PMSM 

根据 VSD 坐标变换，DTP-PMSM 的各个变量

可以分别映射到-子空间、x-y 子空间和 o1-o2 子

空间[6]。其中，x-y 子空间为谐波子空间，其变量不

参与电机的能量转换但会引起能量损耗，从而降低

电机效率。根据等幅值变换原则，VSD 坐标变换矩

阵 T定义为 
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通过旋转坐标变换，可以将变量映射到 d-q 和

dz-qz 子空间。旋转变换矩阵定义为 
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式中 θe 为 DTP-PMSM 转子的电角度。 

通过式(1)、(2)可以得出同步旋转坐标系下的电

压方程，具体为 
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式中：u、i 分别为电压和电流；Rs、L 和m分别为

定子电阻、电感和转子磁链；e 为电角速度；下标

d、q、dz 和 qz 分别为 d 轴、q 轴、dz 轴和 qz 轴的

变量；Ldz和 Lqz 的电感值均与分布式定子绕组的漏

感 Lσ相同，因此即使较小的谐波电压也会产生显著

的谐波电流[7]。 

1.2  双三相电机电流控制中的谐波干扰 

根据文献[23]，非对称结构的 DTP-PMSM 可等

效为对称的十二相电机，其各相奇次谐波在不同子

空间的分布情况如图 2 所示。其中，由逆变器非线

性及非正弦反电动势所引起的等效谐波电压，主要

集中于 dz-qz 子空间的 6 次谐波。若将该等效谐波

电压视为扰动，可将其建模为 
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式中：M0 为包含参数失配和绕组不对称在内的  

低频慢变扰动；M6、分别为 6 次谐波的幅值和

相位。 
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图 2  谐波映射关系的图形化表示  

Fig. 2  Graphical representation of harmonic mapping 

考虑到上述扰动及参数失配的影响，dz-qz 子空

间的数学模型可重写为 
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式中：a0Rs0/Lσ0；b01/Lσ0；Rs0、Lσ0 分别为标称

相电阻和漏电感；fdz_totalfd0+fd6、fqz_totalfq0+fq6分

别为 dz 轴和 qz 轴的集总扰动。 

1.3  周期扰动动力学模型 

由式(4)可得扰动 f6(t)的动力学模型为 
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式中：C 为积分常数；(t)为状态变量。 

式(6)是基于周期扰动的积分和微分形式建立
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的数学模型。此外，还可基于周期扰动的一阶微分

和二阶微分建立动力学模型，如下所示： 
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式中(t)为状态变量。 

多数基于 ESO 改进的周期扰动观测器都可以

从式(6)、(7)所示的模型推导出来，例如文献[20-22]

中提出的方法。通过对相关方法的分类归纳，可

总结 4 种常见的用于周期扰动观测的 ESO 结构，

分别记为 ESO1、ESO2、ESO3 和 ESO4。上述方

法均可视为所提 IESO 结构的简化形式，并可从   

表 1 中获取。然而，这些方法都难以兼顾高频扰

动和低频扰动的抑制以及噪声抑制和扰动抑制的

权衡问题。 

表 1  不同模型下的扩张状态观测器优化设计 

Table 1  Optimized ESO designs under different models 
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2  基于陷波器的 ESO 优化 

为提升周期扰动的观测性能，提出一种更有效

的观测器结构及其参数整定方法。该方法通过引入

陷波器，将观测扰动 fqz0 和 fqz6的反馈误差电流进

行分离，同时在观测器结构中引入阻尼项以增强

系统稳定性。此外，对观测器的极点位置也进行了

重新设计，以进一步优化其频域特性。 

2.1  IESO 结构设计 

在 ADC 采样过程中，测量电流会受噪声干扰。

设采样噪声为m，则实际测量电流可表示为 i
m
i+ 

m。为便于描述，基于式(6)、(7)构建的 4 种改进型

观测器分别记为 IESO1、IESO2、IESO3 和 IESO4，

其结构如图 3所示。各观测器对应不同的状态方程，

具体形式列于表 2。其中，符号“^”表示估计值，

“~”表示观测误差，l1、l2、l3 和 l4 均为观测器增 

益。电流观测误差定义为 m m

qz qzi i  ˆ ˆ
qz qz m qzi i i   。 

 
图 3  基于 IESO 的控制系统框图 

Fig. 3  Control system Block diagram based on IESO 

表 2  观测器的模型和特征多项式 

Table 2  Observer Models and Characteristic Polynomials 

观测器类型 对应模型或特征多项式 

IESO1 和 IESO2

动力学模型 
f6(t)的积分模型+一阶微分模型，参见式6 

IESO1 和 IESO2

特征多项式 

4 3 2 2

1 0 1 0 2 4

2 2

0 1 3 2

( ) ( 2 ) [36 2( ) ]

        36 ( ) (36 )

e

e e
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    
 

IESO3 和 IESO4

动力学模型 
f6(t)的一阶微分模型+二阶微分模型，参见式7 

IESO3 和 IESO4

特征多项式 

4 3 2 2

1 0 1 0 2 3

2 2 2

0 1 4 2

( ) ( 2 ) [36 2( ) ]
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    
 

基于表 1 和图 3 可推导观测扰动在 s 域中的表

达式，并统一表示为 
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 (8) 
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式中：G1(s)、G2(s)和 G3(s)的具体形式如表 1 所示；

(s)为观测器的特征多项式。 

表 1 中函数 r(·)表示对信号进行陷波处理，其

对应的频域形式为 R(s)，具体可表示为 

 
2

e

22

e

2( )
( )

( 2 )

36

36

s
R s

s s



 




 
 (9) 

值得注意的是，若设定表 1中参数R(s)1，0，

则为 4 种传统 ESO。由式(5)、(8)可知，电流观测

误差与扰动观测误差在 s 域中可表示为 

3
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3 1 2
_ total
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(10) 

根据式(8)、(10)，可将闭环扰动估算等效为单

位反馈系统，如图 4 所示。式(10)中，真实扰动对

观测误差的影响即为观测器的灵敏度函数。根据内

模原理，当开环传递函数包含参考信号的数学模型

时，系统能够实现对参考信号的零跟踪误差。图 4

所示的系统包含 1/s 及 1/[s
2
+2s+(6e)

2
]两部分。因

此，这些观测器均可以精确估算常值扰动和 6 次周

期扰动。然而，在扰动抑制性能的其他方面，各观

测器之间仍存在较大差异。 


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图 4  扰动观测器的等效控制框图 

Fig. 4  Equivalent control block diagram of the 

disturbance observer 

2.2  IESO 增益设计 

传统 ESO 中，即表 1 中参数设定为 R(s)1，

0。在观测器增益设计方面，传统方法通常采用

带宽参数化的配置策略，将特征方程的根均设为

0，即对应的特征多项式整定为(s)(s0)
4。此

时，观测器的增益取值如表 3 所示。然而，根据波

德积分定理的限制，传统方法会难以兼顾高频扰动

和低频扰动的抑制。 

相比传统方法的固定极点，本文优化了极点的

配置方案，将其调整为 4 个不同的位置。优化后的

特征多项式整定为 

表 3  优化前观测器参数的增益 

Table 3  Gains of ESO parameters before optimization 

系数 ESO1 & ESO2 ESO3 & ESO4 

l1 0 04 a   0 04 a   

l2 
4 2

0 / (36 )e   
4 2

0 / (36 )e   

l3 
3 2

0 04 4 / (36 )e    
2 2 4 2

0 06 36 / (36 )e e      

l4 
2 2 4 2

0 06 36 / (36 )e e      
3 2

0 04 36 4e     
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0 0 2( ) ( 2 )( 2 36 )es s s s s          (11) 

式中和2 为阻尼系数。 

此时，极点 s1 和 s2 位置固定且关于实轴对称；

而极点 s3 和 s4 的位置会随e 的变化而动态调整，

并同样关于实轴对称。整定得到的观测器增益参数

见表 4。相较于表 3 所示的配置方式，所提的增益

设计方法仅有一个增益随转速变化。在优化观测器

频域特性的同时，也简化了电机运行过程中的参数

计算。 

表 4  优化后的观测器参数增益 

Table 4  Gains of ESO parameters after optimization 

系数 IESO1 & IESO2 IESO3 & IESO4 

l1 0 0 2 )2 2(a       0 0 2 )2 2(a       
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为清楚表明优化后观测器参数的物理含义，以

IESO3 为例，结合表 4 中的参数，此时灵敏度函数

可表示为 

1 2

2 2
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2 2 2 2
_ total 0 2 e
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 (12) 

式(12)的幅频特性如图 5 所示。结合上文所提的

IESO 结构和增益设计，将式(12)分解为 T1(s)和 T2(s) 
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图 5  IESO3 灵敏度函数随和2 变化的幅频特性 

Fig. 5  Amplitude-frequency characteristic diagram of 

IESO3 sensitivity function with the variation of  and 2 
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两部分。其中，T1(s)主要用于控制低频段扰动，而

T2(s)则针对周期扰动。T2(s)的极点会随转速变化，

但始终与零点保持固定的相对位置，其零点和极点

的相对位置受参数2和决定。因此，在不同转速下，

零点和极点对系统的影响能够保持一致，从而显著

提升了系统的鲁棒性和对扰动的抑制性能。 

基于表 1—4 和式(10)的数学模型，可分别推导

出实际扰动和噪声对不同观测器的扰动观测误差

传递函数，为频域中分析不同观测器性能对比提供

理论依据。 

3  观测器性能对比分析 

3.1  与传统 ESO 对比 

由表 3 可知，传统观测器增益与0 和 6e密切

相关。而在电机运行过程中，6 次谐波的频率会随

电机转速变化。为分析传统观测器在不同0 和 6e

下的频域特性，分别固定0100prad/s 并改变 6e，

以及固定 6e150prad/s 并改变0，对应的灵敏度

函数幅频特性曲线如图 6 所示。 

 

图 6  扰动观测误差随0和 6e 变化的幅频特性 

Fig. 6  Amplitude-frequency characteristics of disturbance 

observation errors versus with0 and 6e 

4 种传统观测器均具有一定的 6 次扰动抑制能

力。其中，ESO1 与 ESO3 的幅频特性相同，而 ESO2

和 ESO4 的幅频特性一致。然而，随着e 的增加或

0的减小，幅频特性曲线的峰值逐渐抬升，表明观

测器对低频扰动的观测性能有所下降。该现象主要

源于传统方法中，减小0或增大 6e均会扩大灵敏

度函数在 6e 附近的“凹陷”频带范围，从而导致

低频带幅值的“隆起”。这表明低频扰动观测与高

频扰动观测之间存在一定的“竞争”关系。 

图 6中幅频特性曲线的变化与其零极点分布密

切相关。在传统方法中，极点由特征方程(s)决定，

并固定在0处。而灵敏度函数在 6e处存在零点，

其位置会随转速变化。因此，当转速或0 发生变化

时，观测器的零极点相对位置亦随之改变，从而显

著影响扰动观测性能。 

结合式(12)可知，本文的 IESO 的灵敏度函数

有一对可随转速同步变化的零极点，从而在不同转

速下保持固定的相对位置。此外，参数2 可以调节

周期扰动的抑制频率范围D，而参数2 则用以控

制周期扰动频率处的抑制程度Dh，如图 5 所示。通

过合理限制D和中心频率处的Dh，可以有效缓解

高转速条件下低频扰动的“隆起”现象。 

为与图 6 的传统方法对比，在相同e 和0 的条

件下，根据式(12)绘制了所提方法的幅频特性曲线，

结果如图 7 所示。其他参数设定为：1、3、

2120。对比结果表明，本文所提方法对 4 种 ESO

均有明显改善，有效解决了灵敏度函数幅值在低频

带的异常提升情况，削弱了转速变化对灵敏度函数

的影响。 

 

图 7  IESO 扰动观测误差随0和 6e 变化的幅频特性 

Fig. 7  Amplitude-frequency characteristics of IESO 

disturbance observation errors versus with0 and 6e 

为分析含有观测器的闭环系统性能，采用基于

PI 的线性反馈控制，其中电流跟踪误差定义为 
* ˆ

qz qz qze i i  。结合观测扰动的补偿，电流环的输出 

电压可以表示为 

 i
p _ total

0

1 ˆ( ) ( ) ( ) ( )qz qz qz qz

k
s k e s e s f su

s b
    (13) 

式中 kp、ki分别为 PI 控制器的比例调节系数和积分

调节系数。 

结合式(5)可得电流输出为 
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式中：i* qz(s)为 qz 轴的参考电流；C1(s)b0(kps ki)；

C2(s)s(sa0)b0(kpski)。 

由式(14)可知，电流闭环控制系统的性能受电

流和扰动的观测误差的影响。 

结合式(10)、(14)，采用式(13)所示的控制律时，

闭环系统的输出推导为 
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其中，Gc(s)和 Gf(s)的传递函数表示为 
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由式(15)可得，含观测器的闭环系统中电流噪

声对电流的影响，如图 8 所示。本文提出的 IESO

在高频噪声抑制方面也进行了优化。其中，含有

IESO1 和 IESO3 的算法有显著改进，且0 的变化对

高频噪声的抑制效果影响较小。 
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图 8  闭环系统噪声对电流影响的幅频特性图 

Fig. 8  Amplitude-frequency characteristic diagram of 

noise to current in closed-loop system 

当0=100p

rad/s、6e=300prad/s 时，图 9 显示

了优化前后扰动对闭环系统输出电流 iqz 的影响。优

化后，低频段的“隆起”部分显著降低，幅值均低

于 0

dB，表明闭环系统的扰动抑制性能得到了显 
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图 9  优化前后扰动对输出电流的幅频特性 

Fig. 9  Amplitude–frequency response from disturbances 

to the output current before and after optimization 

著改善。 

3.2  与准谐振扩张状态观测器对比 

为进一步验证所提 IESO 的优势，将其与文  

献[18]提出的准谐振扩张状态观测器(quasi-resonant 

extended state observer，QRESO)进行对比分析。如

1.3 节所述，QRESO 可通过 ESO1 的结构实现，只

需将 ESO1 的增益设置为 l11，l22，l322krc/ 

(6e)
2，l40，R(s)1，0。其中，1和2是 QRESO

增益，kr 为谐振增益，c为截止频率。由此可见，

QRESO 与传统 ESO1 的核心区别在于观测器极点

配置策略不同，所构建的统一观测器模型可同时覆

盖上述结构，结合表 1 可得： 

 

1 2

2 2

2 2
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
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 (16) 

式(16)结合式(10)可推导出QRESO的观测扰动

误差的传递函数。为确保 QRESO 与 IESO1 对比的

公平性，对 QRESO 参数进行调整，使观测误差的

幅频特性曲线在低频段和 6e=400

p时，QRESO 与

IESO1 具有相同的性能表现，如图10(a)、(b)所示。 

图10中，实线为QRESO，虚线为 IESO，QRESO

的参数设置为 kr11

000，140，25


200，c1.5。

随着转速提升，QRESO 的扰动观测性能显著退化：

扰动观测精度快速下降；抑制频率范围大幅缩减。

由图 10(b)、(c)可知，在 6e800p

rad/s 时，QRESO

的观测误差从31dB 衰减为17dB，抑制频率范围 
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图 10  QRESO 和 IESO1 的对比 

Fig. 10  Comparison of QRESO and IESO1 
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从 103

rad/s 缩小至 23


rad/s。相比之下，IESO1 仍

能保持44dB 的扰动误差抑制能力和 113

rad/s 的抑

制频率范围。这一对比结果表明，本文提出的 IESO

相较于 QRESO 具有更优越的扰动观测能力和更强

的稳定性。 

4  实验验证 

本文基于 DSP TMS320F28375D 控制器在

DTP-PMSM 系统上进行了实验验证，三相电机为负

载电机，如图 11 所示。DTP-PMSM 具体参数见   

表 5。电机控制与采样频率均设置为 10

kHz。实验

数据通过微控制器集成的 DAC 模块以 100

s 一个

数据帧的速率输出至示波器。 

系统功率电源

示波器 六相电机

控制板

电压源

逆变器

负载电机控制器

控制板电源

旋变 六相电机 联轴器
负载

三相电机

刹车供电

 

图 11  实验台架 

Fig. 11  Experimental setup 

表 5  实验 DTP-PMSM 的参数 

Table 5  Parameters of the experimental DTP-PMSM 

参数 值 参数 值 

额定功率 PN/W 750 相电阻 Rs/m 32.7 

额定电压 UN/V 48 d 轴电感 Ld/H 184.4 

额定电流 IN/A 15 q 轴电感 Lq/H 184.4 

额定转速 nN/(r/min) 1200 dz 轴电感 Ldz/H 32.1 

额定转矩 TN/(N·m) 5 qz 轴电感 Lqz/H 32.1 

电机极对数 p 5 磁链/Wb 0.011

4 

为验证所提控制算法的有效性，实验对比了不

同工况下无观测器及采用不同观测器算法时的电

机 A 相和 U 相电流波形、dz-qz 轴电流波形，以及

A 相电流的总谐波失真(total harmonic distortion，

THD)。为全面评估 IESO 算法的谐波抑制性能，实

验分别在稳态和动态工况下进行测试。 

稳态工况包括以下 4 种情况：低速轻载

(300

r/min、3.75


A)、低速重载(300


r/min、15


A)、

额定转速轻载(1

200


r/min、3.75


A)和额定转速重载

(1

200


r/min、15


A)。动态工况则采用突加负载实验，

负载由 30%额定负载到 100%额定负载。 

4.1  低速工况 

图 12 展示了低速轻载工况下不同0对观测器

性能的影响。图 13 和图 14 分别展示了低速轻载和

低速重载工况下不同观测器的谐波抑制性能。实验

结果表明，相电流中存在显著电流谐波，且其在

dz-qz 子空间中映射为 6 次谐波，与 1 节的理论分析

一致。对于 ESO1 和 ESO3，随着0 增加，高频电

流噪声被放大，如图 12(b)所示；但当0 为 400

rad/s

时，低频扰动抑制性能下降甚至被放大，如图 13(b)、

14(b)所示。在相同0 下，ESO2 和 ESO4 表现出更

好的扰动抑制效果，如图 13(c)、14(c)所示。 
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图 12  低速轻载工况下不同0的实验结果 

参数：=1, =3, 2=60 

Fig. 12  Experimental results under low-speed and 

light-load conditions with difference 0 

相比之下，改进的 IESO 在相同0下表现出更

优异的性能，如图 12—14 所示。当0 为 400

rad/s 
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图 13  低速轻载工况下的实验结果(0=400rad/s, =1, =3, 2=60) 

Fig. 13  Experimental results under low-speed and light-load conditions(0=400rad/s, =1, =3, 2=60) 
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图 14  低速重载工况下的实验结果(0=400rad/s, =1, =3, 2=60) 

Fig. 14  Experimental results under low-speed and heavy-load conditions(0=400rad/s, =1, =3, 2=60) 

时，IESO 的扰动抑制效果更明显，尤其是在低速

重载工况下，IESO2&4 的谐波 THD 仅有 4.22%，

如图 14(e)所示。在0较大时，IESO 对噪声抑制效

果也有显著提升。由图 8(c)可知，0 的变化对

IESO1&3 的噪声抑制效果影响较小，实验结果如 

图 12(c)、(d)所示。需要注意的是，IESO 的改善以

削弱 dz-qz 子空间中 6 次谐波抑制为代价，因此其

相电流的 5 次和 7 次谐波抑制效果和传统 ESO 接

近。然而，IESO 在整体 THD 优化方面表现更加出

色，证明了其在谐波抑制中的综合优势。 

4.2  高速工况 

图 15、16 为电机高速下不同算法的相电流和

谐波电流的实验结果。与低速工况相比，高速下谐

波电流更为复杂。然而，由于高速运行时脉宽调制

(PWM)占空比相对较大，谐波电压的影响减弱，使

得 dz-qz 平面电流对相电流的影响较弱。因此，与

低速相比，谐波抑制效果较为有限。然而，传统 ESO

方法在转速增加后表现出明显的局限性。ESO1 和

ESO3 在0 为 800

rad/s 时，仅能运行至 550


r/min 左

右，之后低频扰动会更加恶化，导致电流 THD 显

著增加，如图 15(b)、16(b)所示。类似地，ESO2 和

ESO4 在约 750

r/min 时出现低频谐波放大情况，导

致谐波抑制效果下降，如图 15(c)、16(c)所示。由

图 6(a)、(b)可知，随着转速的增加观测误差曲线的

峰值逐渐增加，甚至会放大部分扰动幅值。 

相比之下，IESO 算法在高速工况下依然表现

出优异的谐波抑制能力，如图 15、图 16(d)、图 16(e)

所示。其中，IESO2&4 在扰动抑制方面表现尤为突

出。这与图 7(a)的理论分析一致，由于改进后的观

测器极点能够与移动的零点保持相对固定的位置

关系，从而使得观测误差曲线的峰值不再随转速增

加而增加。因此，相较于低速工况，IESO 在高速

下的扰动抑制性能提升更为显著。 

为直观对比所有算法的扰动抑制效果，考虑到 
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图 15  高速轻载工况下的实验结果(0=800rad/s, =1, =3, 2=60) 

Fig. 15  Experimental results under high-speed and light-load conditions(0=800rad/s, =1, =3, 2=60) 
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图 16  高速重载工况下的实验结果(0=800rad/s, =1, =3, 2=60) 

Fig. 16  Experimental results under high-speed and heavy-load conditions(0=800rad/s, =1, =3, 2=60) 

电流 idz为谐波电流，其理想值为零。因此可以采用

电流 idz的均方根值(root mean square，RMS)和最大

幅值作为评价指标。为便于比较，均方根值以 dB

为单位表示，如图 17 所示。 
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图 17  不同算法的扰动抑制效果 

Fig. 17 Disturbance suppression of different methods 

实验结果表明，所提出的 IESO 算法在谐波抑

制性能方面相较于传统 ESO 显现出显著优势。在所

选取的所有典型测试工况下，使用 IESO 算法的

RMS 均为最小，且明显低于传统方法。在最大幅值

方面，传统方法在除低速重载工况外，在其他测试

工况下均无法有效衰减最大幅值主要受低频谐波

影响；而所提方法在本文测试的所有典型工况下均

具有最小的谐波幅值。 

图 18 显示了突加负载的实验结果。由图 18 可

知，4 种方法的 iq 和速度响应几乎相同，表明各方

法在转矩和速度控制性能方面差异不大。这主要是

由于 dz-qz 子空间中的电流不会对 d-q 子空间产生

影响。然而，在谐波抑制方面，不同算法表现出明

显差异。IESO 算法在负载突加瞬间表现出良好的

稳定性，并能快速抑制谐波电流，使得 idz 和 iqz 始

终保持在较低的水平。因此，所提观测器具有优异

的动态性能。 

综上所述，本文提出的 IESO 在谐波观测和噪 
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图 18  突加负载实验：30%100%负载，400r/min 

Fig. 18  Load shock test: 30%100% of rated load, 

400r/min 

声抑制方面均优于传统 ESO。其中，IESO1 和

IESO3 在扰动抑制和噪声抑制之间表现更加均衡，

而 IESO2 和 IESO4 在扰动观测方面表现更优。 

5  结论 

本文对传统扩张状态观测器进行系统的优化

设计，重构观测器结构并引入新的参数整定方法，

提升了电机在不同转速下的扰动抑制和噪声抑制

性能。本文不仅提出了一种统一的扰动动力学模型

来分析不同 ESO 的性能，还针对转速变化对扰动抑

制的影响进行了深入研究。得出以下结论： 

1）基于“积分+微分”以及“积分+积分”的

扰动动力学模型，能够有效地统一含谐振项的 ESO

建模和分析。推导了统一的灵敏度传递函数，为在

频域内对比分析各类 ESO 的性能提供了有力工具。 

2）传统的参数整定方法通常采用固定极点配

置，这种方法受限于零极点之间的相互制约，难以

在转速变化后保持多频扰动的抑制效果。实验结果

表明，在本文的实验条件下，电机转速超过

550

r/min 时，低频扰动的抑制效果显著下降。 

3）通过引入陷波器实现电流反馈的分离，并

配置可随转速变化的极点，优化后的观测器表现出

了显著的性能提升。实验结果表明，电机在各转速

范围内均能有效抑制扰动。此外，所提策略是对传

统谐波控制方法的优化，还可推广应用于其他已知

频率的扰动抑制。 
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