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高速电机转子永磁体形状和转子材料对转子受力

的影响分析

吴文坤，王泊涵，曹　力，禹业通，施道龙，卓　亮
（贵州航天林泉电机有限公司，贵阳 ５５００００）

摘　要：永磁体开裂是外转子永磁同步电机的常见故障。为研究永磁体开裂的原因并提出解决方案，本文考虑永磁
体形状、永磁体和磁轭材料配合对电机转子各部分受力的影响，并对电机转子进行力学分析。结果表明，瓦形磁体

的应力分布优于矩形磁体。磁体和磁轭材料配合为ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ）时，安全余量最高，达到５６４１％。当材料配合为
ＤＴ４／ＳｍＣｏ２８时，永磁体最大应力超过屈服强度２２３８％，导致永磁体出现裂纹。本文研究结果对于外转子电机的结
构设计和电机的安全可靠运行具有重要的参考意义。
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０　引　言

随着航空航天等领域的发展，高速电机逐渐向

高速轻量化、高功率密度等方向发展。与三相异步

电机相比，稀土永磁电机具有功率因数高、在全负

载范围内保持高效率、可适应多种运行环境等优

点［１］。然而，稀土永磁体的抗拉强度通常较低，使

其不太能够承受高速旋转产生的离心力。因此，在

工程中，一般会在稀土永磁体的外圆加装转子护套

以改善转子整体的机械性能，提高其抗拉强度，保

证电机在高速运转下的稳定性。由于高速永磁电机

的转速较高，对转子的机械可靠性设计要求更高，
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转子机械强度和动态特性问题更为突出［２６］。因此，

作为高速转子可靠性设计的重要依据，转子应力分

析直接决定了电机的寿命和运行性能。

１　试验设置

为验证电机转子磁体强度是否满足使用要求，

本文使用电机运行系统对电机进行测试，系统如图

１所示。

图１　测试系统

该系统由拖动设备、待测电机、控制器、电源

和示波器组成。其中，拖动台用于驱动电机旋转，

控制器用于控制电机，示波器用于实时监测电机电

流。通电指令发出后，控制器根据指令给定电机电

流和转速，电机以固定速度旋转。电机工作到给定

时间后，将电机拆下，观察电机各部分的状态。

２　模型建立和模拟分析

２１　数学模型

ＶｏｎＭｉｓｓｅｓ应力是全面了解机体应力状态的合
适指标，适合作为设计过程中分析机械应力的第一

步。永磁体是脆性材料，工程中常用最大拉应力准

则来分析其应力。本文采用 ＶｏｎＭｉｓｓｅｓ定律计算转
子整体应力、变形和磁轭应力，采用最大拉应力准

则评估永磁体受力。由于转子结构的对称性，认为

磁轭在中性面上没有变形或受力，而转子在高速运

转时永磁体和磁轭受到很大的离心力，因此可以将

各个磁体和磁轭模型的应力简化为固体支撑梁结构。

根据胡克定律，作用在面积为 Ａ的物体上的力 Ｆ所
导致物体产生的变形量ε为

ε＝Δｌｌ （１）

式中，Δｌ是物体长度的变化量，ｌ是物体本身长度。
由于变形，用于抵抗物体变形的机械应力σ为

σ
→
＝ｌｉｍ
ΔＡ→０

Ｆ
→

Ａ
→ （２）

作用在物体上的力可分为五种不同类型：拉应

力、压应力、弯曲力、扭转力和推力。这些力可以

作用在法向和切向。由于应力类型不同，物体上也

会相应产生不同类型的机械应力。应力通常由切向

分量 和法向分量σ。
根据最大拉伸应力准则，当物体受到的拉力产

生的应力超过允许的许用应力（即 σ＞［σ］）时，物
体就会发生损坏。如果变形是弹性的，机械应力与

变形成正比，用胡克定律描述如下：

σ＝Ｅ·ε （３）
＝Ｇ·γ （４）

式中，Ｅ和Ｇ分别为弹性模量和剪切模量，γ是物
体在切线方向上的变形量。

如果物体在释放力后恢复到初始形态，则该形

变为弹性形变。

σ＝

σｘｘ ｘｙ ｘｚ

ｙｘ σｙｙ ｙｚ

ｚｘ ｚｙ σ









ｚｚ

（５）

ε＝

εｘｘ γｘｙ γｘｚ
γｙｘ εｙｙ γｙｚ
γｚｘ γｚｙ ε









ｚｚ

（６）

系统的胡克矩阵为

σ＝Ｈ·ε （７）
考虑材料对称性，上述矩阵可简化：

σｘｘ
σｙｙ
σｚｙ
ｘｘ

ｙｙ

















ｚｚ

＝

Ｅ －Ｅ
ν

－Ｅ
ν
０ ０ ０

－Ｅ
ν

Ｅ －Ｅ
ν
０ ０ ０

－Ｅ
ν

－Ｅ
ν

Ｅ ０ ０ ０

０ ０ ０ Ｇ ０ ０
０ ０ ０ ０ Ｇ ０
０ ０ ０ ０ ０

























Ｇ

·

εｘｘ
εｙｙ
εｚｚ
γｘｘ
γｙｙ
γ





















ｚｚ

（８）
其中，泊松比ｖ是ｘ方向上的变形与ｙ方向上的

长度增长之间的负比，可用式（９）表示：

ｖｘｙ＝－
εｙｙ
εｘｘ

（９）

弹性模量、剪切模量和泊松比之间的计算可表

示为

Ｅ＝２Ｇ·（１＋ｖ） （１０）
为简化材料失效分析，应力状态被映射为标量

值，因此ｖｏｎＭｉｓｅｓ应力为
σｖＭ＝

σ２ｘｘ＋σ
２
ｙｙ＋σ

２
ｚｚ＋σｘσｙ－σｘσｚ－σｙσｚ＋３（２ｘｙ＋２ｘｚ＋２ｙｚ槡 ）

（１１）

·２·
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电机转子表面应力主要由电机高速运转时的离

心力引起，离心力Ｆ为
Ｆ＝４π２ｍｎ２ｒ （１２）

式中，ｍ为转子质量，ｎ为电机转速，ｒ为转子半
径。将式（１２）代入式（２），可分别计算转子各部分
的应力。

综上所述，模型的变形和应力大小不仅与模型

的几何参数有关，还与模型本身的材料参数有关。

因此，降低转子各部分应力，可从模型几何参数和

转子各部分材料两方面进行。

２２　有限元模型建立

本文选择一外转子电机作为研究对象。电机转

子由磁轭和永磁体组成，转子几何形状如图２所示，
永磁体的形状考虑瓦形结构和矩形结构，分别对应

圆形槽磁轭和矩形槽磁轭，在矩形永磁体方案中，

为保证磁通量相同，永磁体厚度为 ｈ，宽度取瓦形
结构中点距离。

图２　转子几何形状

采用对称模型进行仿真，取一块永磁体和磁轭

进行仿真。考虑实际加工过程中，永磁体和磁轭通

过胶液粘接；为符合实际情况，在永磁体和磁轭之

间添加００４ｍｍ胶层，模拟胶液对永磁体和磁轭的
影响。在仿真模型中，永磁体顶面与胶液底面、胶

液侧面与磁轭以及胶液顶面与磁轭设置为绑定接触，

为考虑更严苛工况，永磁体与磁轭侧面的接触设置

为无摩擦接触。永磁体切割和接触示意图如图 ３
所示。

图３　永磁体分割和接触示意图
仿真几何模型如图 ４所示，建立圆柱坐标系，

磁轭左右两侧的位移约束设为０ｍｍ，磁体外表面设
置圆柱支撑，释放径向自由度，固定切向和轴向自

由度。转速按照工况分别设置为 ６００００ｒ／ｍｉｎ、

５５０００ｒ／ｍｉｎ、５００００ｒ／ｍｉｎ、４５０００ｒ／ｍｉｎ。

图４　有限元几何模型

３　结果及讨论

３１　试验工况

选择瓦形转子进行测试。如图５所示，使用测
试系统按照表１工况对图２的外转子电机进行测试，
按照相应转速工作对应时间后，拆下转子进行目视

观察。磁体呈黄绿色，内表面没有明显磨损特征，

有４块永磁体表面出现裂纹。
表１　测试工况

转速／（ｒ／ｍｉｎ） 带载工况／Ｗ 时间／ｍｉｎ
４５０００ ２１００ １０
４５０００ ２３１０ ２
５００００ ２１００ ５
５５０００ ２１００ ５
６００００ ２１００ １０

图５　转子宏观形状

　　四条裂纹沿轴向分布，形状较为平直，长度为
磁体的整个长度，开口宽度较小，位置与磁体边缘

的距离约为２～４ｍｍ，选取开裂永磁体１对裂纹进
行宏观观察，形状如图６所示。

图６　永磁体断裂图

３２　有限元计算

根据试验结果，对转子进行应力分析。该电机

转子磁轭材料为ＤＴ４，永磁体材料为 ＳｍＣｏ２８，材料

·３·
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参数如表２。转子在对应转速下的应力分析结果如
表３所示。

表２　转子各部分材料参数

ＤＴ４ ＳｍＣｏ２８

密度／（ｋｇ／ｍ３） ７８５０ ８４００

弹性模量／ＧＰａ ２１４ １７５

泊松比 ０３ ０３

屈服强度／ＭＰａ ２６０ ／

抗拉强度／ＭＰａ ２７０ ３５

应力极限／ＭＰａ ３３０ ／

表３　试验转子应力分析结果

转速／（ｒ／ｍｉｎ）
永磁体应力

／ＭＰａ
磁轭应力

／ＭＰａ
转子总变形

／ｍｍ

４５０００ ２０４８ １５２０８ ０００８９

５００００ ２６５４ １８８７１ ００１１

５５０００ ３３９９ ２２９６９ ００１３３

６００００ ４２８３ ２７４９７ ００１５８

　　从仿真结果可知，转速在５５０００ｒ／ｍｉｎ内转子各
部分的应力均在相应材料屈服强度内。６００００ｒ／ｍｉｎ
时，永磁体最大应力为４２８ＭＰａ，磁轭的最大应力
为２７４９７ＭＰａ，最大变形为００１５８ｍｍ。永磁体和
磁轭上的应力都超过各自对应材料的屈服极限。磁

轭的最大应力位于槽角处。永磁体最大应力和变形

位于其中间位置。与试验结果对比，永磁体裂纹位

置与有限元模拟中最大应力位置一致，可以认为有

限元模型是准确的。

４　影响因素分析
为进一步阐明永磁体开裂的原因和影响永磁体

应力的因素，选择不同永磁体形状和不同永磁体和

磁轭材料配合对转子进行模拟。

４１　永磁体形状

首先考虑永磁体几何形状对受力的影响。分别

建立瓦形永磁体转子和矩形永磁体转子的有限元模

型。瓦形转子应力分析在上一节已经进行了计算，

对矩形永磁体转子在对应工况下的应力和变形如表

４所示。
由表４可知，４５０００ｒ／ｍｉｎ时，永磁体最大应力

为６１６３ＭＰａ，永磁体应力已经超过ＳｍＣｏ２８屈服强
度。在 ６００００ｒ／ｍｉｎ时，矩形永磁体的应力为
１１１６９ＭＰａ，磁轭的最大应力为５０５４７ＭＰａ，转子
的最大变形为 ００２４ｍｍ。应力分布趋势与瓦形
相同。

表４　矩形永磁体转子应力分析结果

转速／（ｒ／ｍｉｎ）
永磁体应力

／ＭＰａ
磁轭应力

／ＭＰａ
转子总变形

／ｍｍ

４５０００ ６１６３ ２８２６９ ００１４
５００００ ７６５４ ３４９７ ００１６７
５５０００ ９３０９ ４２３９６ ００２
６００００ １１１２６ ５０５４７ ００２４

表５　矩形永磁体与外形永磁体计算结果对比

参数 矩形永磁体 瓦形永磁体

转速／（ｒ／ｍｉｎ） ６００００ ４５０００ ６００００ ４５０００

永磁体应力／ＭＰａ １１１２６ ６１６３ ４２８３４ ２０４８１

磁轭应力／ＭＰａ ５０５４７ ２８２６９ ２７４９７ １５２０８

总变形／ｍｍ ００２４ ００１４ ００１６ ０００９

　　由表５可知，瓦形永磁体最大拉应力、磁轭最
大应力和转子总变形量都远小于矩形永磁体转子。

因此在设计电机时，电机永磁体的形状应优先选择

瓦形。

４２　永磁体和磁轭材料配合对转子受力的影响

为分析永磁体和磁轭材料对转子应力分布的影

响，选择常见的永磁体和磁轭材料进行应力分析。

在实际应用中，电机磁轭材料通常为 ＤＴ４或
４０ＣｒＮｉＭｏＡ，永磁体材料为 ＳｍＣｏ２８或 Ｎ３５（ＥＨ）。
４０ＣｒＮｉＭｏＡ和Ｎ３５（ＥＨ）材料参数如表６所示。根据
上述情况，矩形磁体形状导致更大的应力，因此材

料配合仿真均采用瓦形转子。ＤＴ４／ＳｍＣｏ２８已在第３
节中计算过，对其余材料配合进行分析。

表６　材料参数比较

４０ＣｒＮｉＭｏＡ Ｎ３５（ＥＨ）

密度／（ｋｇ／ｍ３） ７８６０ ７６００
弹性模量／ＧＰａ ２０９ １６０
泊松比 ０２９５ ０２４

屈服强度／ＭＰａ ４００ ／
抗拉强度／ＭＰａ ／ ８０
应力极限／ＭＰａ ６００ ／

　　（１）４０ＣｒＮｉＭｏＡ／ＳｍＣｏ２８
永磁体材料为ＳｍＣｏ２８和磁轭材料为４０ＣｒＮｉＭｏＡ

时，计算结果如表７所示。
表７　４０ＣｒＮｉＭｏＡ／ＳｍＣｏ２８转子应力分析结果

转速／（ｒ／ｍｉｎ）
永磁体应力

／ＭＰａ

磁轭应力

／ＭＰａ

转子总变形

／ｍｍ

４５０００ ２５６３ １６０８２ ０００９
５００００ ３２８３６ １９９ ００１１
５５０００ ４１５２４ ２４２０６ ００１４
６００００ ５０４３５ ２８９７４ ００１６
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　　结果表明，更换材料后，电机转速在５００００ｒ／
ｍｉｎ内，转子各部分的应力均在相应材料的屈服极
限内，不会发生失效。永磁体在５５０００ｒ／ｍｉｎ时，永
磁体的最大应力为４１５２４ＭＰａ，超过其屈服极限３５
Ｍｐａ，永磁体将失效；６００００ｒ／ｍｉｎ内，磁轭所受应
力均在 ６００ＭＰａ的屈服极限之内。因此不建议在
５００００ｒ／ｍｉｎ以上转速采用这种材料配合。

（２）ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ）
当永磁体材料为 Ｎ３５（ＥＨ），磁轭材料为 ＤＴ４

时，模拟结果如表８所示。
表８　ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ）转子应力分析结果

转速／（ｒ／ｍｉｎ）
永磁体应力

／ＭＰａ

磁轭应力

／ＭＰａ

转子总变形

／ｍｍ

４５０００ １７２１ １４４８５ ０００８５

５００００ ２２２９６ １７９６３ ００１０５

５５０００ ２８５６３ ２１８５７ ００１２７

６００００ ３６０５６ ２５９５４ ００１５

　　结果表明，电机转速为４５０００ｒ／ｍｉｎ时，永磁体
的最大应力仅为 １０２５ＭＰａ，磁轭应力为 ３９０４
ＭＰａ，最大变形为０００８６ｍｍ。当电机转速为６００００
ｒ／ｍｉｎ时，转子的最大变形为００１５ｍｍ，永磁体应
力为３６０５６ＭＰａ，磁轭应力最大值为２５９５４ＭＰａ。
永磁体的安全裕度为 ５６４１％，转子在 ４５０００～
６００００ｒ／ｍｉｎ范围内均不会失效。

（３）４０ＣｒＮｉＭｏＡ／Ｎ３５（ＥＨ）
当磁 体 材 料 为 Ｎ３５（ＥＨ），磁 轭 材 料 为

４０ＣｒＮｉＭｏＡ时，仿真结果如表９所示。
结果表明，在４５０００～６００００ｒ／ｍｉｎ转速范围内，

转子部件应力都在屈服极限之内，磁体的安全裕度

为５４２２％，磁轭的安全裕度为５５９６％，转子不会
失效，但应力值都大于 ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ）配合的应
力值。

表９　４０ＣｒＮｉＭｏＡ／Ｎ３５（ＥＨ）转子应力分析结果

转速／（ｒ／ｍｉｎ）
永磁体应力

／ＭＰａ

磁轭应力

／ＭＰａ

转子总变形

／ｍｍ

４５０００ １７３６９ １４６３５ ０００８６

５００００ ２２５５７ １８１４７ ００１０７

５５０００ ２８９６７ ２２０８３ ００１２９

６００００ ３６６２７ ２６４２４ ００１５

　　表１０和表１１总结了转子不同材料配合的仿真
分析结果。结果表明，６００００ｒ／ｍｉｎ时，无论选择何
种材料作为磁轭，ＳｍＣｏ２８的强度都不满足要求。在

其余两组配合中，４０ＣｒＮｉＭｏＡ／Ｎ３５（ＥＨ）转子磁轭的
安全裕度最大。

表１０　４５０００ｒ／ｍｉｎ下转子力学分析结果比较

材料配合
永磁体应

力／ＭＰａ

磁轭应力

／ＭＰａ

总变形

／ｍｍ

ＤＴ４ＳｍＣｏ２８ ２０４８１ １５２０８ ０００９

ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ） １７２１ １４４８５ ０００９

４０ＣｒＮｉＭｏＡ／ＳｍＣｏ２８ ２５６３ １６０８２ ０００９

４０ＣｒＮｉＭｏＡ／Ｎ３５（ＥＨ） １７３６９ １４６３５ ０００９

表１１　６００００ｒ／ｍｉｎ下转子力学分析结果比较

材料配合
永磁体应

力／ＭＰａ

磁轭应力

／ＭＰａ

总变形

／ｍｍ

ＤＴ４ＳｍＣｏ２８ ４２８３４ ２７４９７ ００１６

ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ） ３６０５６ ２５９５４ ００１５

４０ＣｒＮｉＭｏＡ／ＳｍＣｏ２８ ５０４３５ ２８９７４ ００１６

４０ＣｒＮｉＭｏＡ／Ｎ３５（ＥＨ） ３６６２７ ２６４２４ ００１５

４３　修改有效性验证

综上所述，ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ）是永磁体应力最小、
转子变形最小的材料配合方案。对其进行试验，试

验条件和过程与第２节相同。测试结束后，使用内
窥镜设备检查磁性状态，结果如图７所示，磁体形
状完好无损，没有出现裂纹，与模拟结果一致。

图７　试验后的永磁体状态

５　结　论

本文根据电机测试过程中的永磁体断裂现象，

通过改变永磁体几何形状和使用不同的永磁体、磁

轭材料配合，进行仿真和试验研究，主要结论如下：

（１）提出了适用外转子电机的转子应力计算方
法，该方法计算出的应力风险点与实验中的磁裂位

置高度吻合，验证了该计算方法的有效性。

（２）在转速为６００００ｒ／ｍｉｎ时，转子材料配合为
ＤＴ４／Ｎ３５（ＥＨ）时，转子各部分的应力最小；选择
４０ＣｒＮｉＭｏＡ／Ｎ３５（ＥＨ）时，磁轭的安全裕度较大。

（３）ＳｍＣｏ２８永磁体强度低，不适合转速高于
（下转第３２页）
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基于定子结构优化的永磁电机齿槽转矩抑制方法

张衍军１，２，叶乾杰１，２，赵新超１，２，姜　泽２，朱吉安２
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摘　要：为了削弱永磁电机的齿槽转矩，研究了在永磁电机定子齿部开设辅助槽进行结构优化的方法。理论上分析
了永磁电机齿槽转矩的产生机理及其抑制方法，通过有限元分析软件ＪＭＡＧ建立了９槽６极表贴式永磁同步电机的
仿真模型，在定子齿部开设辅助槽，分析了辅助槽数量、槽位置角、槽深度、槽宽度等单参数变化及双参数同时变

化对齿槽转矩的影响规律，并制作样机进行测试，对比开槽前后的电机性能。结果表明：选定合理的辅助槽位置和

尺寸，可以显著降低永磁同步电机的齿槽转矩。

关键词：永磁电机；齿槽转矩；辅助槽；定子结构
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０　引　言
永磁同步电机调速性能好、功率密度高、效率

高，因此在家用电器领域得到了广泛的应用，随着

家电产品向智能化、舒适化发展，永磁同步电机正

逐步取代交流电机成为市场的主流。由于人们对产

品的舒适度要求越来越高，因此解决永磁电机的振

动与噪音问题成为技术人员的重点研究方向。齿槽

转矩作为永磁电机的固有特性，会加大永磁电机的

转矩脉动，对系统的振动和噪音产生不利的影响，

因此降低齿槽转矩对于改善永磁电机的振动噪音具

有重要意义。降低齿槽转矩的方法主要有槽口宽度

优化法、定子斜槽法、转子斜极法、不均匀气隙法、

不等厚永磁体法等。文献［１］通过在转子表面开设
关于永磁体中心线对称的半圆形辅助槽降低了“Ｖ
一”型转子结构的永磁电机的齿槽转矩，文献［２］提
出使用转子不等齿宽结合转子斜极的方法降低可变

磁通磁阻电机额定励磁电流下的齿槽转矩，文献
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［３］基于转子分段的方法，提出一种用于磁通反向
永磁电机齿槽转矩抑制的新结构。文献［４］为降低
电动汽车内置式永磁电机的转矩脉动和电磁振动，

设计并研发了一种新型两段式磁极转子结构以抵消

不等极弧宽度所引入的不平衡磁拉力。文献［５］采
用口田法配合转子偏心的方法抑制电机的齿槽转矩，

其优化方法比传统随机算法收敛效果更优。文献

［６］研究了偏心距和极弧系数对齿槽转矩的影响，
文献［７］通过选择合适的定子模块化类型与齿尖结
构降低了分数槽集中绕组永磁电机的齿槽转矩，文

献［８］提出一种非对称 Ｖ型磁极偏移转子结构抑制
电机的齿槽转矩与转矩脉动。

本文以一台９槽６极表贴式永磁同步电机为研
究对象，研究在定子齿部开设辅助槽降低永磁电机

齿槽转矩的方法。分析辅助槽数量、槽位置角、槽

宽度、槽深度等单参数变化及双参数同时变化对齿

槽转矩的影响规律，通过开设合适的辅助槽降低永

磁电机的齿槽转矩，并根据计算结果制作样机进行

验证。

１　齿槽转矩的数值解析

在永磁电机中，转矩可表示为

Ｔ＝－Ｗ／α （１）
式中，Ｗ为永磁电机中存储的磁能，其解析式为

Ｗ＝１２Ｌｉ
２＋１２ Ｒ＋Ｒ( )ｍ 

２
ｍ＋Ｎｉｍ （２）

式中，Ｌ为绕组的自感，ｉ为绕组的相电流，Ｎ为绕
组的匝数，Ｒｍ为定子铁心的磁阻，Ｒ为气隙磁阻，
ｍ为永磁体的磁通量。将式（２）代入式（１）可得：

Ｔ＝１２ｉ
２ｄＬ
ｄθ
－１２

２
ｍ
ｄＲ
ｄθ
＋Ｎｉ
ｄｍ
ｄθ

（３）

在永磁电机中，当绕组中电流为零时，电机的

转矩即为齿槽转矩Ｔｃｏｇ：

Ｔｃｏｇ＝
１
２

２
ｍ
ｄＲ
ｄθ

（４）

由式可知，适当降低磁通量 ｍ可以降低永磁电
机的齿槽转矩，但是ｍ的降低会引起电机性能的降
低，因此可将减小 ｄＲ／ｄθ作为抑制齿槽转矩的研究
方向。

对于表贴式永磁电机，假定铁心的磁导率无穷

大，电机不通电时，其储存在磁场中的磁能近似等

于永磁体的磁能加气隙中的磁能：

Ｗ≈Ｗｐｍ ＋Ｗｇａｐ ＝
１
２μ０∫ＶＢ

２（θ，α）ｄＶ （５）

式中，θ为转子的位置角度，α为某一定子齿部中心

线与某一永磁体中心线的夹角，气隙磁通密度沿电

枢表面的分布可表示为

Ｂ（θ，α）＝Ｂｒ（θ）Ｇ（θ，α） （６）
式中，Ｂｒ（θ）为永磁体中剩磁磁通密度沿转子位置角
的分布，Ｇ（θ，α）为有效气隙长度沿着气隙圆周方
向的分布。此时齿槽转矩可表示为

Ｔｃｏｇ＝－

α
［
１
２μ０∫ＶＢ

２
ｒ（θ）Ｇ

２（θ，α）ｄＶ］ （７）

将Ｂｒ（θ）和Ｇ（θ，α）进行傅里叶级数展开可得齿
槽转矩的数学解析式：

Ｔｃｏｇ（α）＝
πｚＬａ
４μ０

（Ｒ２２－Ｒ
２
１）∑

!

ｎ＝１
ｎＧｎＢｒｎｚ２ｐｓｉｎ（ｎｚα）

（８）
式中，ｚ为定子槽数，２ｐ为转子极数，Ｌａ为铁心长
度，Ｒ１和Ｒ２分别为外转子电机的定子外径与转子导
磁轭内径，ｎ为能使 ｎｚ／２ｐ为整数的整数。由式（８）
可知，对齿槽转矩产生影响的是Ｂｒ（θ）的 ｎｚ／２ｐ次谐
波分量，因此可以通过减小 ｎｚ／２ｐ次谐波的幅值削
弱永磁电机的齿槽转矩。

２　电机有限元分析

本文以一台９槽６极表贴式外转子永磁同步电
机为研究对象，在定子齿部开设关于齿部中心线对

称分布的辅助槽，分析辅助槽数量、位置角、槽宽

度及槽深度对电机齿槽转矩的影响。定子齿部结构

如图１所示，其中 β为辅助槽中心线与定子齿部中
心线的夹角，即辅助槽位置角，ａ为槽宽度，ｂ为槽
深度。电机结构参数如表１所示。

图１　定子齿部结构
表１　电机结构参数

参数 参数值 参数 参数值

定子槽数 ９ 定子外径／ｍｍ ８２

转子极数 ６ 电枢长度／ｍｍ ２５

转子外径／ｍｍ １０２ 额定功率／Ｗ １００

气隙尺寸／ｍｍ ０５ 额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ３０００

·７·
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　　图２为使用有限元分析软件 ＪＭＡＧ建立的电机
仿真模型，定子采用直槽结构，永磁体采用铁氧体

磁瓦，并通过环氧胶粘结在转子导磁轭上，定子与

转子同心。为了提高计算效率，仿真模型采用周期

性边界条件，选取电机的１／３模型进行计算。

图２　电机仿真模型

设置转子转速为 １０００ｒ／ｍｉｎ，定子三相绕组的
相电流为０，计算电机空载特性，得到电机的齿槽
转矩波形如图３所示，齿槽转矩的绝对值为波形的
最大值减最小值，由图可知定子未开辅助槽时电机

的齿槽转矩为３９ｍＮｍ。

图３　未开槽时齿槽转矩

２１　辅助槽数量对齿槽转矩的影响

设定定子辅助槽宽度２ｍｍ，槽深度１ｍｍ，定
子齿部开设辅助槽数量取值范围０到５，计算电机的
齿槽转矩。齿槽转矩随辅助槽数量的变化趋势如图

４所示，根据图４，当定子齿部开设一个辅助槽时，
齿槽转矩增加５６％，可见定子齿部开设辅助槽数量
不当会增加齿槽转矩，当定子齿部分别开设２、３、４
个辅助槽时，齿槽转矩显著下降，当定子齿部开设

５个辅助槽时，齿槽转矩基本无变化。由于定子齿
部开设辅助槽数量过多会影响定子齿部强度，因此

定子齿部开设２个辅助槽对于削弱永磁电机的齿槽
转矩效果最佳，此时齿槽转矩为２２ｍＮｍ，比未开槽
时下降４３６％。

２２　辅助槽位置角对齿槽转矩的影响

设定定子齿部开设２个辅助槽，槽宽度２ｍｍ，
槽深度１ｍｍ，研究齿槽转矩随槽位置角β的变化规
律，由于β取值大于１６°时，辅助槽位于定子齿部末
端，此处开设辅助槽会降低齿部强度，因此 β取值

图４　齿槽转矩随辅助槽数量变化趋势

范围设定３°到１５°，每间隔１°计算电机的齿槽转矩，
齿槽转矩随槽位置角变化趋势如图５所示。由图５
可知，随着槽位置角加大，齿槽转矩出现波动，在

槽位置角取值７°和１３°时，齿槽转矩较小，考虑到
当槽位置角为１３°时，辅助槽位置接近定子槽口，影
响齿部强度，因此，槽位置角取值７°对于削弱永磁
电机齿槽转矩效果最佳，此时齿槽转矩为 １４３
ｍＮｍ，比未开辅助槽时下降６３３％。

图５　齿槽转矩随辅助槽位置角变化趋势

２３　辅助槽宽度对齿槽转矩的影响

设定定子齿部开设２个辅助槽，槽深度１ｍｍ，
槽位置角７°，研究齿槽转矩随槽宽度的变化规律。
槽宽度取值１２ｍｍ到４４ｍｍ，每隔０４ｍｍ计算电
机齿槽转矩，齿槽转矩随槽宽度变化趋势如图６所
示，由图６可知，当槽宽度由１２ｍｍ逐渐增大时，
齿槽转矩显著降低，槽宽度为２８ｍｍ时，齿槽转矩
最小为１２ｍＮｍ，比未开辅助槽时降低 ６９２％，当
槽宽度由２８ｍｍ逐渐增大时，齿槽转矩明显增大。

２４　辅助槽深度对齿槽转矩的影响

设定定子齿部开设２个辅助槽，槽宽度２ｍｍ，
槽位置角７°，研究齿槽转矩随槽深度的变化规律。
槽深度取值０１ｍｍ至１５ｍｍ，每隔０２ｍｍ计算电
机齿槽转矩，齿槽转矩随槽深度变化趋势如图７所
示，由图 ７可知，当槽深度由 ０１ｍｍ增加到 ０７
ｍｍ，齿槽转矩显著减小，槽深度为０７ｍｍ时，齿
槽转矩最小为 １０ｍＮｍ，比未开辅助槽时降低

·８·
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图６　齿槽转矩随槽宽度变化趋势

７４４％，当槽深度由０７ｍｍ逐渐增大时，齿槽转矩
逐步增大但其数值小于定子未开槽时齿槽转矩。

图７　齿槽转矩随槽深度变化趋势

２５　槽宽度、槽深度双参数变化对齿槽转矩的影响

以上研究是分析单一参数变化对永磁电机齿槽

转矩的影响，每一项得到的最优参数组合在一起不

一定是最优解，因此需要分析多参数变化对齿槽转

矩的影响。考虑到制造工艺性及定子齿部强度，设

定辅助槽数量为２，槽位置角为７°，槽宽度设定１２
ｍｍ到４４ｍｍ，间隔０２ｍｍ，槽深度设定０２ｍｍ
到１４ｍｍ，间隔０１ｍｍ，进行组合计算，得到２２１
组数据。图８为齿槽转矩随辅助槽宽度、槽深度双
参数变化的趋势，由图 ８可知，在槽深度为 ０４
ｍｍ、槽宽度为４２ｍｍ时，齿槽转矩最小，其值为
６ｍＮｍ，比未开槽时降低８４６％。与单一参数变化
相比，多参数变化更容易得到齿槽转矩的最优解，

但分析多参数变化需要的计算量更大，更耗时。

图８　齿槽转矩随槽宽度、槽深度变化趋势

３　开槽前后电机性能对比

根据上述分析结果，文中研究的９槽６极外转
子永磁同步电机，定子齿部开设辅助槽数量为 ２，
槽位置角为 ７°，槽深度为 ０４ｍｍ，槽宽度为 ４２
ｍｍ，对于降低电机齿槽转矩效果显著，制作一台定
子齿部未开辅助槽的电机及定子齿部开辅助槽的电

机进行对比测试，验证上述仿真结果。图９为两种
定子冲片对比图，图１０为定子组件与转子组件。

图９　两种定子冲片对比图

图１０　定子组件与转子组件

图１１为定子齿部开槽前后齿槽转矩波形对比。
在一个电周期内，定子未开设辅助槽时，齿槽转矩

出现６次波峰，定子齿部开设两个辅助槽后，齿槽
转矩波形出现１８次波峰。转子极数不变，定子槽数
加倍后，齿槽转矩波峰增加相同倍数。定子未开辅

助槽时齿槽转矩为３９ｍＮｍ，定子开辅助槽后齿槽转
矩为６ｍＮｍ，定子齿部开设辅助槽后，电机齿槽转
矩降低８４６％，可见在定子齿部开设合适的辅助槽
可以显著降低永磁电机的齿槽转矩。

图１１　开槽前后齿槽转矩对比

图１２为将上述齿槽转矩曲线进行傅里叶变换得
（下转第１７页）
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感应子电机二维磁场计算模型的对比研究

韩　坤１，刘龙建２

（１．中国能源建设集团云南省电力设计院有限公司，昆明 ６５００５１；２．昆明理工大学 电力工程学院，昆明　６５０５００）

摘　要：感应子电机因其转子结构简单，具有非常高的可靠性，特别适用于高速场合，在脉冲电源、储能系统、航
空发电、船舶推进系统等领域有着广泛的应用。感应子电机的磁场为三维磁场，但三维磁场分析所需计算资源和时

间太多。因此，对感应子电机的磁场分析一般采用简化二维模型。目前，感应子电机二维磁场计算模型主要有：标

量磁位法、矢量磁位法、等效励磁绕组法和改进等效励磁绕组法四种模型。标量磁位法、矢量磁位法、等效励磁绕

组法和改进等效励磁绕组法各有优缺点，本文对以上四种二维磁场计算模型进行了对比研究，分析了各自的优缺

点，对其适用性进行了讨论。
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０　引　言

感应子电机因其转子结构简单，具有非常高的

可靠性，特别适用于高速场合，在脉冲电源、储能

系统、航空发电、船舶推进系统等领域有着广泛的

应用［１１５］。感应子电机的磁场为三维磁场，但三维

磁场分析所需计算资源和时间太多。因此，对感应

子电机的磁场分析一般采用简化二维模型。

感应子电机的磁场分析，主要基于电机截面的

磁场分析。上个世纪六七十年代，国外研究机构，
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如科罗拉多大学博尔德分校 ＥＡＥｒｄｅｌｙｉ教授，对
感应子电机截面的磁场分析做过仔细研究。这些研

究，主要基于两种方法，一种是标量磁位法［１６］，另

一种是矢量磁位法［１７］。国内研究机构如哈尔滨工业

大学和华中科技大学，提出了等效励磁绕组法，将

感应子电机三维磁场分析模型转为二维磁场分析模

型［１８２０］。通过对感应子电机截面的电磁场分析，可

以用来对电机转子的形状、齿数等进行优化设

计［１８２２］；分析定子开槽对感应子电机气隙磁场分布

的影响；研究感应子电机实心转子在高转速情况下

的空载涡流损耗［２３］，以及感应子电机带整流或者逆

变负载时，由于负载带来的高次谐波电流所引起的

实心转子涡流损耗［６，２４２５］；计算感应子电机各绕组

的自感以及互感，用于感应子电机的瞬态过程或者

超瞬态过程的分析［２６２８］。

本文对感应子电机二维磁场的四种计算模型进

行了对比，分析了各自的优缺点，对其适用性进行

了讨论。

１　标量磁位法

１１　分析模型

标量磁位法的分析模型如图１所示，励磁绕组
产生的磁动势消耗在气隙以及定转子和机壳上。磁

力线垂直于边界ＡＢ和ＣＤ，因此ＡＢ和ＣＤ满足的边
界条件为

φ丨ＡＢ＝φｆ
φ丨ＣＤ＝０

（１）

图１　感应子电机截面分析区域

式中，φ丨ＡＢ和φ丨ＣＤ分别表示边界ＡＢ和ＣＤ上的标量
磁位。φｆ表示励磁绕组产生的磁势。

空载时，磁力线平行于边界 ＡＣ和 ＢＤ。因
此有：

Ｂφ丨ＡＣ＝０

Ｂφ丨ＢＤ＝０
（２）

式中，Ｂφ丨ＡＣ和Ｂφ丨ＢＤ分别表示边界ＡＣ和ＢＤ上的磁
感应强度的周向分量。对于有限元法（标量磁位法）

而言，磁力线平行边界 ＡＣ、ＢＤ自然满足，无需特
别处理。

１２　适用性分析

当电机的极对数很多时，可以将图２所示的扇
形求解区域转换为图３所示的矩形求解域，因为此
时定转子形状弯曲的影响很小。当需要考虑负载电

流的电枢反应时，由于负载电流相位的变化，边界

ＡＣ、ＢＤ可能不再满足对称边界条件。此时图２所
示八分之一电机模型不再适用于磁场分析，需要建

立如图４所示的四分之一电机模型。图４所示的模
型，对应的边界条件：ＡＣ和 ＢＤ边界应该满足周期
性边界条件。

Ｂφ丨ＡＣ＝Ｂφ丨ＢＤ
Ｂｒ丨ＡＣ＝Ｂｒ丨ＢＤ

（３）

式中，Ｂｒ丨ＡＣ和Ｂｒ丨ＢＤ分别表示边界 ＡＣ和 ＢＤ上的磁
感应强度的径向分量。因此有：

φ丨ＡＣ－φ丨ＢＤ＝０ （４）
式中，φ丨ＡＣ和φ丨ＢＤ分别表示边界ＡＣ和ＢＤ上的标量
磁位。

图２　适用于电机极对数很小的情况

图３　电机极对数很大时的计算模型

也即需要耦合边界ＡＣ与ＢＤ对应节点的标量磁
位。实际上，空载时，磁力线平行于边界 ＡＣ、ＢＤ
是周期性边界条件的特殊情况。当三相绕组的合成

·１１·
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磁势轴线与转子直轴重合时，磁力线平行于边界

ＡＣ、ＢＤ，对于标量位，自然满足；而当三相绕组的
合成磁势轴线与转子交轴重合时，磁力线垂直于边

界ＡＣ、ＢＤ，需要强加相应的边界条件。
交流绕组采用的是正弦电流片模拟，因此 ＡＢ、

ＣＤ边界应该满足的边界条件为
φ丨ＡＢ＝Ａｍｓｉｎθ

φ丨ＣＤ＝０
（５）

式中，Ａｍ为电枢绕组产生的标量磁势的幅值，由定
子交流绕组电流及绕组参数确定。

图４　考虑负载电流电枢反应时的二维分析模型

图５　定转子磁导率为无穷大时的二维分析模型

如果只考虑主气隙对磁场的影响，完全忽略掉

定子和转子上的磁压降，以及定子开槽对气隙磁场

的影响，也即认为定子和转子的磁导率为无穷大并

且定子光滑，则感应子电机的磁场分析模型可进一

步简化为图５所示。
对于标量磁位法来说，由于现有的有限元软件，

二维磁场分析，均使用的是矢量磁位法，没有相应

的边界条件，需要先将标量磁位模型比拟成标量电

位，用求解电场的方法间接求解。或者采用有限差

分法进行数值求解。标量磁位法与标量电位法的各

物理量之间的对应关系为

φｍａｇ φｅｌｅｃ
ＢＤ
ＨＥ
με

（６）

式中，φｍａｇ和φｅｌｅｃ分别表示标量磁位和标量电位。Ｂ
表示磁感应强度，Ｄ表示电位移矢量，Ｈ表示磁场
强度，Ｅ表示电场强度。μ和ε分别表示磁导率和电

容率（介电常数）。因此，用标量电位比拟法求得的

结果，转换为磁场时，对应的转换关系式为：

Ｂεμ
Ｅ （７）

１３　仿真结果

以一台额定容量为１００ｋＶＡ，额定电压２０００Ｖ，
极对数为５的感应子电机为例，采用标量磁位法（标
量电位比拟法），计算的磁场结果如图６所示。其中
电机的主要尺寸参数如表１所示。

表１　感应子电机样机几何尺寸参数（ｍｍ）

参数 参数值

定子内圆直径Ｄｉ／ｍｍ ２４５

转子外圆直径Ｄｒ／ｍｍ ２４１

定子铁心外圆直径Ｄｏ／ｍｍ ３６８

机壳外圆直径Ｄｓ／ｍｍ ４２０

定子铁心长度ｌ／ｍｍ １０９

气隙长度δ／ｍｍ ２

转子槽宽系数γ ０６６

图６　标量磁位法计算得到的磁场结果

·２１·
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２　矢量磁位法

２１　分析模型

如上所述，用标量磁位法求解感应子电机负载

磁场时，交流绕组采用的是正弦电流片模拟，当需

要考虑交流绕组电流分布的影响时，需要采用矢量

磁位的方法。文献［１７］中使用的正是矢量磁位法。
矢量磁位法中，矢量磁位 Ａｚ满足的边界条件如下：
ＡＢ、ＣＤ边界为对称边界，磁力线垂直于边界 ＡＢ、
ＣＤ，有限元法中自然满足，无需处理。ＡＣ、ＢＤ边
界为周期性奇对称边界，磁感应强度满足条件：

Ｂφ丨ＡＣ＝Ｂφ丨ＢＤ
Ｂｒ丨ＡＣ＝Ｂｒ丨ＢＤ

（８）

由此可得：

Ａｚ丨ＡＣ－Ａｚ丨ＢＤ＝Ｋφ （９）
式中，Ａｚ丨ＡＣ和Ａｚ丨ＢＤ分别表示边界 ＡＣ和 ＢＤ上的矢
量磁位。Ｋφ的物理含义：单位轴向长度，穿过一个
极距所对应的截面的磁通，由励磁绕组电流和三相

交流绕组电流共同决定。

只考虑交流绕组的电枢反应时，与标量磁位法

相同，会有两个特例：

（１）交流绕组的合成磁势的位置与转子直轴重
合时，磁力线平行于ＡＣ、ＢＤ边界；

（２）交流绕组的合成磁势的位置与转子交轴重
合时，磁力线垂直于ＡＣ、ＢＤ边界。

图７　矢量磁位法的二维分析模型

对交轴电枢反应来说，穿过一个极距对应的截

面的磁通等于零，因此有边界 ＡＣ、ＢＤ对应节点的
矢量磁位Ａｚ相等，在有限元软件 Ａｎｓｏｆｔ中，添加的
边界为周期性边界（Ｂｓ＝Ｂｍ，Ｂｓ和 Ｂｍ分别表示主、
从边界的磁感应强度），在有限元软件 Ａｎｓｙｓ中，添
加边界为耦合边界上对应节点的矢量磁位Ａｚ。

对直轴电枢反应来说，穿过一个极距对应的截

面的磁通不等于零，因此边界 ＡＣ、ＢＤ对应节点的

矢量磁位 Ａｚ不相等，考虑到磁力线平行于边界 ＡＣ、

ＢＤ，因此边界 ＡＣ或 ＢＤ上所有节点的矢量磁位 Ａｚ
相等，因此在有限元软件 Ａｎｓｏｆｔ中，添加的边界为

Ａｚ丨ＡＣ＝Ｋφ，Ａｚ丨ＢＤ＝０。在有限元软件 Ａｎｓｙｓ中，边

界ＡＣ、ＢＤ对应节点的矢量磁位 Ａｚ要满足约束方程

（９）。其中，Ｋφ的计算公式为

Ｋφ＝
１
２Ｆ
μ０
δλ


１
πＤｒ
ｐ （１０）

式中，μ０为真空磁导率，λ１为气隙磁导一次分量的

标幺值，ｐ为极对数。Ｆ为三相绕组合成磁动势幅

值，其计算公式为

Ｆ＝
３Ｎｋｗ１ｉｍ
πｐ

（１１）

式中，Ｎ为每相绕组串联匝数，ｋｗ１为绕组基波系

数，ｉｍ为绕组相电流幅值。任意位置时的电枢反应，

边界ＡＣ、ＢＤ对应节点的矢量磁位 Ａｚ需要满足约束

方程（９）和方程（１０），由于有限元软件 Ａｎｓｏｆｔ不能

对节点自由度的方程进行约束（Ａｎｓｏｆｔ中周期性边界

约束，则 Ｋφ＝０，实际 Ｋφ只在交轴电枢反应时等于

零），因此需要用有限元 ＡｎｓｙｓＡＰＤＬ软件通过对边

界相应节点添加等式约束条件来计算。

根据以上分析，对于标量磁位和矢量磁位都要

涉及到内边界ＣＤ以及外边界ＡＢ所对应的圆弧半径

大小的选取问题。周期性边界条件在原点位置产生

奇异，为避免奇异，求解区域不包括原点。内圆半

径选取原则为，即不能过小以避免原点附近奇异，

在真实的３Ｄ模型中，弧线ＡＢ处的磁力线非常接近

于垂直，强加垂直边界时，应对求解区域重要位置

的磁场影响很小。根据三维场的计算结果，磁力线

在半径等于转子转轴半径的位置磁力线接近垂直，

因此，一般取内边界的半径为转子转轴的半径。外

边界的半径选取原则，用定子外径作为外边界半径，

此处磁力线要尽可能垂直于外圆弧线。

２２　仿真结果

采用矢量磁位法，计算得到的空载及电枢反应

磁场结果如图８所示，电机尺寸参数与采用标量磁

位法计算时所使用的电机相同。从计算结果可以看

出，矢量磁位法计算得到的空载磁场结果以及电枢

反应磁场与采用标量磁位法的结果相同。

·３１·
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图８　矢量磁位法计算得到的磁场分布

３　等效励磁绕组法

３１　分析模型

根据以上分析，对于标量磁位法，无论是采用

有限元法还是有限差分法，都不是很方便操作。为

此，文献［１８］提出了一种等效励磁绕组的方法，将
轴对称的励磁绕组用与常规同步电机类似的励磁绕

组等效，从而在电机截面内进行磁场计算分析。等

效励磁绕组的示意图如图９所示。
从图９可以看出，等效励磁绕组法，磁力线的

分布为：磁力线从励磁绕组所在磁极位置的定子侧

穿过气隙，进入转子侧，然后经由转子的其它三个

磁极穿过气隙，经过定子和外壳回到励磁绕组所在

磁极位置的定子处。根据以上磁力线的特征，等效

励磁绕组法模型，气隙磁场在励磁绕组位置与其他

位置为极性相反，并且大小还不相等，因此等效励

图９　等效励磁绕组法分析模型

磁绕组法求解区域只适用于图９，ＯＡ与 ＯＢ直线所
夹的扇形区域，并且只适用于感应子电机空载磁场

的分析。

３２　仿真结果

采用等效励磁绕组法，计算得到的空载磁场结

果如图１０所示，电机尺寸参数与采用标量磁位法计
算时所使用的电机相同。从计算结果可以看出，等

效励磁绕组法计算得到的空载磁场结果与采用标量

磁位法的结果相同。

图１０　等效励磁绕组法计算得到的空载磁场分布

４　改进等效励磁绕组法

４１　分析模型

从上文可以看出，等效励磁绕组法分析模型只

能用于空载磁场的分析，存在很大局限性。因此，

文献［２０］提出了改进的等效励磁绕组法，其模型如
图１１所示。将感应子电机左右两个转子截面移至同
一平面。每个凸极上有一个等效励磁绕组，相邻励

磁绕组的电流方向相反。电机等效轴向长度为单个

定子铁心的长度。

４２　仿真结果

采用改进等效励磁绕组法，计算得到的空载和

电枢反应磁场结果如图１２所示，电机尺寸参数与采
用标量磁位法计算时所使用的电机相同。可以看出，

改进等效励磁绕组法将电机左右两半的磁场同时考

·４１·
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图１１　改进等效励磁绕组法分析模型

虑进去，在一个周期性对称模型中，有两个凸极，

每个凸极分别对应电机的左右两半部分。四种模型

计算得到的空载和直交轴电枢反应气隙磁密分布曲

线分别如图１３～图１５所示。

图１２　改进等效励磁法计算得到的磁场分布

可以看出，对于空载气隙磁密，将标量磁位、

矢量磁位及等效励磁绕组法计算得到左右两半的气

隙磁密合成，与改进等效励磁绕组法的结果基本吻

合。同理，对于交轴电枢反应气隙磁密，将标量磁

位、矢量磁位及等效励磁绕组法计算得到左右两半

的气隙磁密合成，与改进等效励磁绕组法的结果基

本吻合。对于直轴电枢反应气隙磁密，标量磁位、

矢量磁位及等效励磁绕组法计算得到的气隙磁密基

本吻合。将标量磁位、矢量磁位及等效励磁绕组法

计算得到左右两半的气隙磁密合成，与改进等效励

磁绕组法的结果会有较大差别。这是因为，直轴电

枢反应磁场存在直流偏置分量，改进等效励磁绕组

法，由于模型中气隙磁导不存在直流分量，无法考

虑直轴电枢反应磁场的直流分量，因此也不能将直

流偏置磁场对磁路饱和的影响考虑进来。

图１３　各种模型计算得到的空载气隙磁密分布

图１４　各种模型计算得到的直轴电枢反应磁场径向气隙
磁密分布

图１５　各种模型计算得到的交轴电枢反应磁场径向气隙
磁密分布

５　结　语
本文对感应子电机二维磁场的不同计算模型进

行了分析对比。四种二维磁场计算模型的对比如表

２所示。可以看出，除等效励磁绕组法外，其余三
种方法均可考虑空载和负载情形。等效励磁绕组法

只能用于转子形状优化，而标量磁位法、矢量磁位

·５１·
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法和改进等效励磁绕组法还可用于负载时气隙磁场

分析、电抗参数计算、转子涡流计算等，但标量磁

位法不能考虑电流分布的影响。对于标量磁位法，

考虑直交轴电枢反应磁场时，Ａｎｓｏｆｔ软件不能加上
相应边界条件，只能借助于ＡｎｓｙｓＡＰＤＬ软件。对于
矢量磁位法，考虑任意位置的电枢反应磁场时，Ａｎ
ｓｏｆｔ软件不能加上相应边界条件，只能借助于 Ａｎｓｙｓ
ＡＰＤＬ软件。对于改进等效励磁绕组法，无法考虑直
轴电枢反应气隙磁场的直流分量，也不能将直流偏

置磁场对磁路饱和的影响考虑进来。

表２　四种二维磁场计算模型的对比

标量磁位 矢量磁位
等效励

磁绕组

改进等效

励磁绕组

工况 空载及负载 空载及负载 空载 空载及负载

应用

场合

转子形状优

化，负 载 时

气隙磁场分

析，电 抗 参

数计算，转子

涡流计算。

转子形状优

化，负载时

气隙磁场分

析，电抗参

数计算，转

子涡流计算。

转子形

状优化

转子形状优

化，负载时

气隙磁场分

析，电抗参

数计算，转

子涡流计算。

边界

条件

ＡＢ、ＣＤ 边

界，标 量 磁

位 强 制 性

约束；

ＡＣ、ＢＤ边界
为 周 期 性

边界。

ＡＣ、ＢＤ 边

界，矢量磁

位等式约束。

机壳外

边界
机壳外边界

缺点

不能考虑定

子交流绕组

分布的影响；

直交轴电枢

反 应 磁 场，

Ａｎｓｏｆｔ软件不
能加上相应

边界条件。

考虑任意位

置的电枢反

应磁场，Ａｎ
ｓｏｆｔ软件不能
加上相应边

界条件。

只能用

于空载

磁场的

分析

无法考虑直

轴电枢反应

气隙磁场的

直流分量
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（上接第９页）
到的各次谐波幅值频谱图，由图可知，定子齿部开

设辅助槽后各次谐波幅值均有所降低，基波幅值降

低８３％，２次、３次、４次谐波幅值接近０。

图１２　开槽前后齿槽转矩谐波对比

４　结　语

本文以一台９槽６极表贴式外转子永磁电机为
研究对象，采用有限元分析方法，研究了通过在定

子齿部开设辅助槽降低永磁电机齿槽转矩的可行性，

分析了定子辅助槽数量、槽位置角、槽宽度、槽深

度对齿槽转矩的影响规律，并制作样机对仿真结果

进行测试验证。结果表明：

（１）定子齿部开设合适的辅助槽可以降低永磁
电机的齿槽转矩，齿槽转矩的大小与辅助槽的尺寸

及位置有关。若辅助槽参数选择不当，可能会增大

电机的齿槽转矩。

（２）对于本文研究的电机，在定子齿部开设两个辅助
槽，槽位置角７°，槽宽度４２ｍｍ，槽深度０４ｍｍ，
齿槽转矩降低８４６％。

（３）对齿槽转矩进行优化设计时，采用多参数
同步优化比单一参数优化更容易得到最佳解。
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基于新型趋近律和扰动补偿的永磁同步电机滑

模调速系统

温　超，邱　楠
（大连交通大学 机车车辆工程学院，辽宁 大连 １１６０２８）

摘　要：针对永磁同步电机传统ＰＩ调速系统中存在响应速度慢、控制精度低和鲁棒性差等问题，本文设计了一种新
型滑模调速系统。首先，提出一种新型变指数趋近律，并采用新型分段指数型函数优化开关项，提升了趋近速度的

同时削弱了系统抖振；其次，在新型变指数趋近律的基础上设计非奇异快速终端滑模速度控制器，进一步提高系统

动态响应；最后，设计一种改进扩展扰动观测器，并基于Ｌａｎｄａｕ离散自适应辨识算法提出一种级联扰动补偿策略，
实现对系统所受不确定扰动的前馈补偿，进一步提高调速系统的快速性和抗干扰性。仿真结果表明，所设计的滑模

调速系统能够有效地提高系统的动态控制性能、控制精度和鲁棒性。

关键词：永磁同步电机；滑模控制器；非奇异快速终端；趋近律；扩展扰动观测器
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０　引　言
永磁同步电机（ＰＭＳＭ）具有转矩脉动小、效率

高和可靠性高等优点，广泛引用于工业机械、风力

发电和轨道交通等领域［１］。目前在 ＰＭＳＭ调速系统

中，通常采用ＰＩ控制技术，该技术结构简单且易于
实现，然而在实际应用中，存在大量来自内部或外

部的扰动和不确定性，导致传统 ＰＩ控制很难实现系
统高性能调速控制［２３］。

目前，在具有不同扰动和不确定性的系统中，
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已经开发出许多非线性控制方法来改善控制性能［４］。

其中滑模控制因其对不确定性和干扰不敏感而被认

为是处理非线性系统的最有效方法之一［５］。

为了进一步提升 ＰＭＳＭ调速系统性能，近年来
国内外学者做了大量研究。文献［６］对指数趋近律
中的状态变量进行曼哈顿范数化处理，通过考虑状

态变量与平衡点的距离，实现对趋近速度自适应调

整，从而缩短系统运行时间。文献［７］采用变速趋
近项和变指数趋近项相结合的方式对指数趋近律进

行改进，能够在两者共同作用下加快响应速度。文

献［８］引入加权积分算法对指数趋近律进行改进，
抑制了系统在接近平衡点时产生的抖振现象。文献

［９］采用平滑过渡切换的开关函数代替不连续的符
号函数，有效削弱滑模抖振现象，提高了控制性能。

文献［１０］在控制器中引入分数阶积分滑模理论设计
了新型滑模面，使系统具有全局鲁棒性。文献［１１］
设计一种二阶有限时间扰动观测器，但电机参数默

认为是固定量，没有考虑到参数实时变化情况。文

献［１２］设计一种改进递推最小二乘法来辨识转动惯
量，但该方法设计复杂且计算量较大，且没有将辨

识结果实时反馈到控制器中。

为进一步优化 ＰＭＳＭ调速系统控制性能，本文
提出一种新型变指数趋近律，并采用新型分段指数

型函数对趋近律开关项进行优化，在此基础上设计

了改进非奇异快速终端滑模速度控制器，有效提升

了动态性能和控制精度，同时，基于改进扩展扰动

观测器和Ｌａｎｄａｕ离散时间迭代算法，提出一种级联
扰动补偿策略，实现对速度控制器的前馈扰动补偿，

提高了系统抗扰动能力。仿真结果表明了新型滑模

调速系统的可行性和有效性。

１　ＰＭＳＭ数学模型

为使调速系统的设计过程具备简洁性和普遍性，

假设ＰＭＳＭ为理想电机，即满足：
（１）忽略铁心、磁滞和涡流损耗；
（２）忽略高次谐波和电机转子阻尼；
（３）电机相绕组感应电动势呈正弦分布。
基于上述条件，在转子参考坐标系下，ＰＭＳＭ

的电压方程为：

ｕｄ＝Ｒｓｉｄ＋Ｌｄｐｉｄ－ωｒＬｑｉｑ
ｕｑ＝Ｒｓｉｑ＋Ｌｑｐｉｑ＋ωｒＬｄｉｄ＋ωｒλｍ

（１）

式中，ｉｄ，ｉｑ为 ｄ－ｑ轴定子电流分量；ｕｄ，ｕｑ为 ｄ
－ｑ轴电压分量；Ｌｄ，Ｌｑ为ｄ－ｑ轴电感分量；Ｒｓ为
定子相绕组电阻；ωｒ为电角速度；λｍ为磁极产生的

最大相磁链；ｐ为微分算子。
电机电磁转矩和机械动态方程为

Ｔｅ＝１５Ｐｎ［λｍ＋（Ｌｄ－Ｌｑ）ｉｄ］ｉｑ （２）

Ｔｅ＝ＴＬ＋Ｂωｍ＋Ｊω
·

ｍ （３）
式中，Ｔｅ为电磁转矩；ＴＬ为负载转矩；Ｐｎ为极对
数；Ｂ为阻尼系数；Ｊ为转动惯量；ωｍ为机械转速。

对于表贴式ＰＭＳＭ，有Ｌｄ＝Ｌｑ，则电磁转矩为
Ｔｅ＝１５Ｐｎλｍｉｑ （４）

在考虑参数和负载变化的情况下，采用ｉｄ＝０矢
量控制策略，结合式（３）、式（４）得：

ω·ｍ＝
３Ｐｎλｍ
２Ｊ ｉｑ－

Ｂ
Ｊωｍ－

ｄ（ｔ）
Ｊ （５）

式中，ｄ（ｔ）为系统总扰动量。

２　改进滑模速度控制器设计

２１　新型趋近律

传统指数趋近律为

ｓ·＝－εｓｇｎ（ｓ）－ηｓ （６）
式中，ε＞０；η＞０；ｓｇｎ（）为符号函数。

由上式可以看出指数趋近律由等速项 －εｓｇｎ（ｓ）
和指数趋近项－ηｓ组成，当系统远离滑模面时， －
ηｓ起主要作用，趋近速度随系统向滑模面的不断趋
近而逐渐减小。当系统到达滑模模态时，－εｓｇｎ（ｓ）
起主要作用，此时 －ηｓ为零，系统可以在有限时间
内以速度ε趋近滑模面。因此，增大 ε和 η的取值
可以加快系统的趋近速度，但过大取值会导致系统

产生明显抖振，降低滑模控制精度，而取值过小会

减慢趋近速度，从而影响调速系统性能。同时，传

统指数趋近律的趋近运动轨迹呈带状分布，系统状

态量变量不能稳定于原点，而是趋近于原点的一个

抖振。

针对传统指数趋近律存在的问题，本文提出一

种新型变指数趋近律：

ｓ·＝－εｆ（ｓ）ｓαＦ（ｓ）－η ｘβｓ

ｆ（ｓ）＝ １
（１－δ）ｅ－γ｜ｓ｜ρ＋δ（ｓ＋１）

{ －１

（７）

式中，０＜α＜１；０＜β＜１；０＜δ＜１；γ＞０；λ＞０。
为进一步削弱滑模抖振，本文采用新型分段指数型

函数Ｆ（ｓ）代替传统符号函数［１３］，新型函数为

Ｆ（ｓ）＝
σ－２ｓ２　 　０≤ｓ＜σ
－σ－２ｓ２　 －σ＜ｓ＜０
ｓｇｎ（ｓ）　　σ≤

{
ｓ

（８）

式中，σ为边界层厚度且σ＞０。

·９１·
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由式（７）可知，当运动点离滑模面较远时，此
时 ｓ较大，ｆ（ｓ）趋于无穷，存在指数项系数 εｆ（ｓ）
ｓα＞ε，有效提高了趋近速度，加快调速系统响应
时间。当运动点离滑模面较近时，此时 ｓ趋近于０，
ｆ（ｓ）趋于１，指数项系数趋近于 ε ｓα，有效降低收
敛速度，同时削弱了抖振现象。新型变指数趋近律

可以随 ｓ的变化调节指数项系数，从而实现趋近速
度的自适应调节。同时，新型分段指数型函数可实

现开关项零点的光滑过渡，在不影响趋近速度的情

况下进一步削弱了抖振。

２２　稳定性和性能分析

为验证所提趋近律的稳定性，构建 Ｌｙａｐｕｎｏｖ
函数：

Ｖ＝ｓ２／２ （９）
将式（７）代入式（９）并求导得：

Ｖ·＝ｓｓ·＝ －ε ｓαｓＦ（ｓ）
（１－δ）ｅ－γ｜ｓ｜ρ＋δ（ｓ＋１）－１

－η ｘβｓ２

（１０）
可知（１－δ）ｅ－γ｜ｓ｜ρ＋δ（ｓ＋１）－１项和 ｓαｓＦ

（ｓ）项恒为正数，所以满足 Ｖ·≤０，即新型变指数趋
近律满足滑动模态可达性，不同趋近律之间收敛速

度对比如图１所示。
由图１可知，与传统指数趋近律相比，无论是

趋近阶段还是滑动阶段，新型变指数趋近律可以在

更短的时间内收敛并到达滑模面，其控制效果和趋

近速度均有明显提升。

图１　不同趋近律收敛速度对比

２３　滑模速度控制器

定义速度控制器状态变量：

ｘ＝ωｒｅｆ－ωｍ （１１）

式中，ωｒｅｆ为参考机械转速。对式（１１）求导并代入式
（５）得：

ｘ·＝－ω
·

ｍ＝－
３Ｐｎλｍ
２Ｊ ｉｑ＋

Ｂ
Ｊωｍ＋

ｄ（ｔ）
Ｊ （１２）

为了进一步提升系统响应速度，根据调速系统

控制要求，本文设计一种非奇异快速终端滑模面：

ｓ＝ｘ＋ｋ１ｘ
·ｐ／ｑ＋ｋ２ ｘ

ｍ／ｎ （１３）
式中，ｋ１＞０；ｋ２＞０，ｐ，ｑ，ｍ，ｎ均为正奇数且有
１＜ｐ／ｑ＜２；ｐ／ｑ＜ｍ／ｎ。对滑模面求导可得：

ｓ·＝ｘ·＋
ｋ１ｐ
ｑｘ
·ｐ－ｑ
ｑ ｘ··＋

ｋ２ｍ
ｎ ｘ

ｍ－ｎ
ｎ ｘ· （１４）

结合式（１２）、式（１４）和新型变指数趋近律，得
改进滑模速度控制器的控制律为

ｉｑ ＝
２Ｊ
３Ｐｎλｍ∫

ｋ１ｍ
ｎｘ
·２ｎ－ｍ[ ｎ （１＋

ｋ２ｐ
ｑｘ

ｐ－ｑ
ｑ）＋

Ｂω
·

ｍ

Ｊ ＋

εｆ（ｓ） ｓαＦ（ｓ）＋η ｘβｓｄｔ＋ｄ（ｔ）]Ｊ
（１５）

由式（１４）可知：

ｓ·＝ｘ·＋
ｋ１ｐ
ｑｘ
·ｐ－ｑ
ｑ －

３Ｐｎλｍ
２Ｊ ｉ

·

ｑ＋
Ｂ
Ｊω
·

ｍ＋
ｄ·（ｔ）( )Ｊ

＋

ｋ２ｍ
ｎ ｘ

ｍ－ｎ
ｎ ｘ· （１６）

结合式（１５）和式（１６）得：

ｓ·＝
ｋ１ｐ
ｑｘ
·ｐ－ｑ
ｑ －εｆ（ｓ）ｓαＦ（ｓ）－η ｘβ( )ｓ （１７）

根据Ｌｙａｐｕｎｏｖ稳定判据，将式（１７）代入式（９）
并求导得：

Ｖ·＝ｓｓ·＝
ｋ１ｐ
ｑｘ
·ｐ－ｑ
ｑ －εｆ（ｓ）ｓｓαＦ（ｓ）－η ｘβｓ( )２ ≤

ηｋ１ ｘβｐ
ｑ ｘ·

ｐ－ｑ
ｑｓ２≤０ （１８）

经上述证明，表明所设计的控制器满足稳定性

理论，可使系统误差在有限时间内趋于零。

由式（１５）可以看出电机的参数摄动和负载扰动
会对控制器的控制精度产生影响，而电机在实际运

行中所受的扰动是一种不可测量的未知量，为避免

未知扰动量对系统控制精度造成的影响，通常会增

加控制器滑模增益，但过大的增益又会加剧系统抖

振，同样不利于电机高精度控制。

３　级联扰动补偿策略

３１　改进扩展扰动观测器

针对控制系统抗扰动和抑制抖振之间存在矛盾

问题，本文设计一种改进扩展扰动观测器对系统总

扰动量进行实时观测和补偿。

由于系统采样频率远高于等效负载转矩变化频

率，故在控制采样间隔内负载转矩可被认为是恒定

值，即Ｔ·Ｌ＝０，进而得到 ｄ
·
（ｔ）＝０，以机械角速度

ωｍ和系统总扰动 ｄ（ｔ）作为状态变量，定义状态方

·０２·
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程为

ω
·

ｍ

ｄ·（ｔ[ ]
）
＝１Ｊ

－Ｂ －１[ ]０ ０
ωｍ
ｄ（ｔ[ ]） ＋１Ｊ[ ]１０Ｔｅ（１９）

定义机械角速度误差ｅω＝ω^ｍ－ωｍ，构建观测器
方程为

ω^
·

ｍ

ｄ^
·

（ｔ









）
＝１Ｊ

－Ｂ －１[ ]０ ０
ω^ｍ

ｄ^（ｔ







）
＋１Ｊ[ ]１０Ｔｅ＋

ｈ（ｅω）

ＫＴｈ（ｅω[ ]）
（２０）

式中，ＫＴ为反馈增益；ｈ（ｅω）为误差滑模控制律。
式（２０）减去式（１９）得误差方程为

ｅ·ω

ｅ·[ ]
ｄ

＝１Ｊ
－Ｂ －１[ ]０ ０

ｅω
ｅ[ ]
ｄ

－
ｈ（ｅω）

ＫＴｈ（ｅω[ ]） （２１）

式中，ｅｄ为系统总扰动误差且 ｅｄ＝ｄ^（ｔ）－ｄ（ｔ）。为
避免高频噪声造成稳态误差，在线性滑模的基础上

增加状态量的积分量得：

ｓω ＝ｅω＋ｃ∫
ｔ

０
ｅωｄｔ （２２）

式中，ｃ＞０。对式（２２）求导，并基于一般趋近律和
新型分段指数型函数，结合式（８）和式（２１）得改进
扩展扰动观测器的控制律为

ｈ（ｅω）＝ ｃ－
Ｂ( )Ｊｅω－ｄ（ｔ）Ｊ ＋εωＦ（ｅω） （２３）

式中，εω为待设计参数。根据 Ｌｙａｐｕｎｏｖ稳定判据，
将式（２３）代入式（９）并求导得：

Ｖ·＝ｓｓ·＝ｓω ｃｅω－
Ｂｅω
Ｊ－

ｄ（ｔ）
Ｊ －ｈ（ｅω( )）≤

－
ｄ（ｔ）ｓω
Ｊ －εω‖ｓω‖＝ ｓω

ｄ（ｔ）
Ｊ －ε( )ω

（２４）

从工程实际角度出发，ｄ（ｔ）应存在上下界，所

以当εω ｄ（ｔ）／Ｊ时，有 Ｖ
·

≤０成立，即改进扩展
扰动观测器可在有限时间内收敛并趋于稳定。

３２　转动惯量在线辨识

在电机实际运行过程中，转动惯量 Ｊ会随着电
机本体参数或受外界影响而变化，但传统扰动观测

常将Ｊ视作定值，这将会影响调速系统的控制精度
和鲁棒性，针对此问题，本文采用 Ｌａｎｄａｕ离散时间
迭代算法对转动惯量进行自适应在线辨识。

在忽略粘着系数 Ｂ的条件下，对式（３）离散
化得：

Ｔｅ（ｋ－１）＝Ｊ
ωｍ（ｋ）－ωｍ（ｋ－１）

Ｔｓ
＋ＴＬ（ｋ－１）

（２５）

Ｔｅ（ｋ－２）＝Ｊ
ωｍ（ｋ－１）－ωｍ（ｋ－２）

Ｔｓ
＋ＴＬ（ｋ－２）

（２６）
式中，Ｔｓ为系统采样周期。

由于负载波动频率远大于转动惯量采样频率，

所以可以忽略相邻周期内的转矩变化影响，即 Ｔｅ（ｋ
－１）＝Ｔｅ（ｋ－２），基于此条件结合式（２５）和式
（２６）得：

ωｍ（ｋ）＝２ωｍ（ｋ－１）－ωｍ（ｋ－２）＋
Ｔｓ［Ｔｅ（ｋ－１）－Ｔｅ（ｋ－２）］

Ｊ （２７）

定义 ΔＴｅ（ｋ－１）＝Ｔｅ（ｋ－１）－Ｔｅ（ｋ－２），
Ｕ（ｋ）＝Ｔｓ／Ｊ，改写式（２７）得参考模型为
ωｍ（ｋ）＝２ωｍ（ｋ－１）－ωｍ（ｋ－２）＋Ｕ（ｋ）ΔＴｅ（ｋ－１）

（２８）
则可调模型为

ω^ｍ（ｋ）＝２ωｍ（ｋ－１）－ωｍ（ｋ－２）＋Ｕ^（ｋ－１）ΔＴｅ（ｋ－１）

（２９）

定义ｕ（ｋ）＝ωｍ－ω^ｍ，基于 Ｐｏｐｏｖ超稳定性理
论，可得Ｌａｎｄａｕ转动惯量辨识算法的自适应律：

　Ｕ^（ｋ）＝Ｕ^（ｋ－１）＋Ｋｅ
ΔＴｅ（ｋ－１）

１＋ＫｅΔＴｅ（ｋ－１）
２ｕ（ｋ）（３０）

式中，Ｋｅ为自适应增益。则转动惯量辨识值为

Ｊ^（ｋ）＝
Ｔｓ
Ｕ^（ｋ）

（３１）

４　仿真结果分析

为验证本文所提策略的可行性和有效性，基于

Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ平台建立如图２所示的 ＰＭＳＭ新型
滑模调速系统系统仿真实验模型。

图２　系统整体框图
ＰＭＳＭ仿真实验参数如表１所示。

表１　电机仿真参数

参数 参数值
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定子电阻Ｒｓ／Ω ２８７５

定子电感Ｌｓ／ｍＨ ８５

永磁体磁链λｍ／Ｗｂ ０１７５

极对数Ｐｎ ４

转动惯量Ｊ／（ｋｇ·ｍ２） ０００３

阻尼系数Ｂ／（Ｎ·ｍ·ｓ） ０００８

　　仿真实验中，ＰＭＳＭ给定转速６００ｒ／ｍｉｎ空载起
动，在０１ｓ时刻突加转速至 １０００ｒ／ｍｉｎ，并保持
１０００ｒ／ｍｉｎ空载运行，在０１５ｓ时刻突加５Ｎｍ负载
转矩。给定电机直流侧电压 Ｕｄｃ为３１１Ｖ，脉宽调制
开关频率ｆｐｗｍ为１０ｋＨｚ，系统采样周期Ｔｓ为１０μｓ，
系统仿真时间为０２ｓ，图３～图９为仿真结果波形。

图３和图４分别为不同调速系统下的转速对比
曲线和起动阶段转速响应曲线。

图３　不同调速系统下的转速对比曲线

图４　起动阶段转速响应曲线

由图３可知，在限制起动电流的幅值相同的情
况下，新型滑模调速在不同工况下转速无大范围波

动，系统整体运行状态更加平稳。

由图４可知，在系统空载起动时，ＰＩ调速和传
统滑模调速分别有６４ｒ／ｍｉｎ和３０ｒ／ｍｉｎ的最大超调
量，且分别需要０４４ｓ和０２９ｓ的才能收敛至给定
转速并进入稳态。而新型滑模调速最大超调量仅有

０７ｒ／ｍｉｎ，几乎能够实现无超调起动，系统在
０１４ｓ时刻即进入稳态，较 ＰＩ调速和传统滑模调速
分别加快了６８２％和５１７％，调速系统动态响应性
能得到明显改善。

图５和图６分别为稳态转速对比曲线和负载突

变转速对比曲线。

图５　稳态转速对比曲线

图６　负载突变转速对比曲线

由图５可知，系统在进入稳态时，传统滑模调
速为±０１１ｒ／ｍｉｎ，而新型滑模调速无大范围的转速
波动，波动范围为±００５ｒ／ｍｉｎ，有效削弱了传统滑
模中较大的固有抖振，系统控制精度和稳定性得到

提高。

由图６可知，在 ０１５ｓ时刻系统负载突变时，
ＰＩ调速和传统滑模调速均有超过３０ｒ／ｍｉｎ的转速突
降，且突降后不能在短时间内恢复至给定转速，收

敛时间分别为０３ｓ和００１２ｓ。而新型滑模调速最
大突降为 １４６ｒ／ｍｉｎ，且转速在负载突变后经过
０００７ｓ便能够迅速恢复，有着更好的抗负载扰动能
力。图７为转动惯量辨识值曲线。

图７　转动惯量辨识值曲线

由图７可知，系统在给定采样周期下转速和负
载突变时，辨识算法可以实现快速响应并在极短时

间内收敛于目标值。当系统在０１５ｓ时刻受负载扰
动影响后，辨识误差小于００１％，表明了算法能够

·２２·
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保持很好的辨识精度和跟踪能力，有利于提升扰动

观测和速度控制的精确度和抗扰动能力。

图８和图９分别为系统扰动观测值对比和负载
突变时观测值细节对比。

图８　系统扰动观测值对比

图９　负载突变时观测值细节对比

由图８可知，改进扩展扰动观测器很好地抑制
了起动后的脉动，实现光滑输出。由图９可知，在
０１５ｓ时刻突加５Ｎ·ｍ负载时，观测器在２ｍｓ左
右完成响应，且观测过程中无超调现象，有着良好

的扰动观测精度和跟踪速度。

５　结　语

为了提高 ＰＭＳＭ调速系统的动态性能，本文首
先提出一种的新型变指数趋近律，该趋近律通过状

态变量的变化调节指数项系数，从而实现趋近速度

的自适应调节，同时采用一种新型开关函数对趋近

律开关项进行优化，进一步削弱滑模抖振；其次，

在新型趋近律的基础上设计非奇异快速终端滑模速

度控制器，实现了减少稳态误差、削弱抖振的同时

又能快速到达滑模面；最后，提出一种级联扰动补

偿策略，通过设计改进扩展扰动观测器，并基于

Ｌａｎｄａｕ离散自适应算法对转动惯量进行在线辨识，
实时对系统所受的不确定扰动进行补偿，进一步提

高了调速系统的快速响应能力和抗扰动能力。仿真

结果表明，所设计的滑模调速系统能够有效提高系

统的动态控制性能、控制精度和鲁棒性。
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磁悬浮球自适应模糊滑模控制

沈　浩，李俊芳
（天津理工大学 电气工程与自动化学院，天津 ３００３８４）

摘　要：磁悬浮球系统是典型的具有非线性特征的开环不稳定系统，为提高磁悬浮球（ＭａｇｎｅｔｉｃＬｅｖｉｔａｔｉｏｎＢａｌｌ，
ＭＬＢ）系统的悬浮性能，设计直接自适应模糊滑模控制器。构造新型的积分型滑模面保证状态变量能够在有限时间
内收敛到零点；为了消除趋近率函数的不连续产生的抖振问题，设计特定的自适应律，采用自适应模糊控制对切换

项进行估计。仿真结果表明，自适应模糊控制能够有效的估计切换项，从而大大削弱了滑模的抖振，证明了控制策

略的有效性。

关键词：自适应控制；磁悬浮球；模糊推理；滑模控制

中图分类号：ＴＰ２７３４　　　　文献标志码：Ａ　　　　文章编号：１００１６８４８（２０２４）０４００２４０５

ＭａｇｎｅｔｉｃＬｅｖｉｔａｔｉｏｎＢａｌｌＡｄａｐｔｉｖｅＦｕｚｚｙＳｌｉｄｉｎｇＭｏｄｅＣｏｎｔｒｏｌ

ＳＨＥＮＨａｏ，ＬＩＪｕｎｆａｎｇ
（ＳｃｈｏｏｌｏｆＡｕｔｏｍａｔｉｏｎ，ＴｉａｎｊｉｎＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙｏｆＴｅｃｈｎｏｌｏｇｙ，Ｔｉａｎｊｉｎ３００３８４，Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ：Ｍａｇｎｅｔｉｃｌｅｖｉｔａｔｉｏｎｂａｌｌｓｙｓｔｅｍｉｓａｔｙｐｉｃａｌｏｐｅｎｌｏｏｐｕｎｓｔａｂｌｅｓｙｓｔｅｍｗｉｔｈｎｏｎｌｉｎｅａｒｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓ
ｔｉｃｓ，ｔｏｉｍｐｒｏｖｅｔｈｅｓｕｓｐｅｎｓｉｏｎｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｏｆｍａｇｎｅｔｉｃｌｅｖｉｔａｔｉｏｎｂａｌｌｓｙｓｔｅｍ，ｔｈｅｄｉｒｅｃｔａｄａｐｔｉｖｅｆｕｚｚｙｓｌｉｄ
ｉｎｇｍｏｄｅｃｏｎｔｒｏｌｌｅｒｉｓｄｅｓｉｇｎｅｄ．Ｃｏｎｓｔｒｕｃｔｎｅｗｔｙｐｅｉｎｔｅｇｒａｌｓｌｉｄｉｎｇｍｏｄｅｓｕｒｆａｃｅｔｏｅｎｓｕｒｅｓｔａｔｅｖａｒｉａｂｌｅｓ
ｃａｎｂｅｆｉｎｉｔｅｔｉｍｅｃｏｎｖｅｒｇｅｎｃｅｔｏｚｅｒｏ．Ｉｎｏｒｄｅｒｔｏｅｌｉｍｉｎａｔｅｔｈｅｒｅａｃｈｉｎｇｒａｔｅｆｕｎｃｔｉｏｎｏｆｄｉｓｃｏｎｔｉｎｕｏｕｓｃｈａｔ
ｔｅｒｉｎｇｐｒｏｂｌｅｍ，ｄｅｓｉｇｎｅｄｓｐｅｃｉｆｉｃａｄａｐｔｉｖｅｌａｗ，ｕｓｉｎｇａｄａｐｔｉｖｅｆｕｚｚｙｃｏｎｔｒｏｌｆｏｒｓｗｉｔｃｈｉｎｇｔｏｅｓｔｉｍａｔｅ．Ｔｈｅ
ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｔｈａｔａｄａｐｔｉｖｅｆｕｚｚｙｃｏｎｔｒｏｌｃａｎｅｆｆｅｃｔｉｖｅｌｙｅｓｔｉｍａｔｅｔｈｅｓｗｉｔｃｈｉｎｇｔｅｒｍ，ｇｒｅａｔｌｙｗｅａｋｅ
ｎｉｎｇｔｈｅｃｈａｔｔｅｒｉｎｇｏｆｔｈｅｓｌｉｄｉｎｇｍｏｄｅ，ｔｈｅｒｅｂｙｐｒｏｖｉｎｇｔｈｅｅｆｆｅｃｔｉｖｅｎｅｓｓｏｆｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄｃｏｎｔｒｏｌｓｔｒａｔｅｇｙ．
Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：ａｄａｐｔｉｖｅｃｏｎｔｒｏｌ；ｍａｇｎｅｔｉｃｌｅｖｉｔａｔｉｏｎｂａｌｌ；ｆｕｚｚｙｒｅａｓｏｎｉｎｇ；ｓｌｉｄｉｎｇｍｏｄｅｃｏｎｔｒｏｌ

收稿日期：２０２３ １０ ０７
作者简介：沈　浩（１９９５），男，硕士研究生，研究方向为电机的滑模控制、智能控制。

李俊芳（１９７４），女，副教授，研究方向为四旋翼的智能控制。

０　引　言
磁悬浮系统具有无污染、无润滑、无机械磨损

等优势，且悬浮物体位置的改变只需要调节通过线

圈的电压或者电流就能够实现，因此在工业系统中

磁悬浮技术被广泛的应用，并且随着科学技术不断

的发展，磁悬浮技术应用的前景越来越广阔［１２］。

磁悬浮球系统是研究如何对磁悬浮系统进行控

制的一个经典平台，可以使科研工作者专注于控制

策略方面的研究。磁悬浮球系统本质上是一个复杂

单自由度非线性系统［３］，容易受到外部扰动的影响，

且存在线圈磁滞的现象和模型参数不确定性，所以

这些因素影响着对磁悬浮球系统的控制［４］。磁悬浮

球常用到的控制方法包括 ＰＩＤ控制算法［５］、神经网

络控制算法［６］、滑模控制法（ＳｌｉｄｉｎｇＭｏｄｅＣｏｎｔｒｏｌ，

ＳＭＣ）［７］。滑模控制的算法简单，反应的速度快，对
外部扰动和未建模动态具有强鲁棒性。文献［８］设
计了扩张状态观测器对外部扰动进行估计并进行补

偿，克服了扰动对系统的影响，进一步增强了滑模

控制的效果。文献［９］提出了一种基于等价输入干
扰滑模观测器的模型预测控制方法，有效抑制了外

部扰动和内部不确定性，提高了磁悬浮球的跟踪性

能。文献［１０］设计了滑模观测器，并且在此基础上
设计了滑模控制器实现了磁悬浮球的控制。但是，

ＳＭＣ理论发展已显示出主要缺点是震颤现象，针对
这主要问题许多学者提出了许多解决办法，主要有

边界层法、高阶滑模、自适应滑模以及与智能控制

相结合的方法来削弱抖振。文献［１１］为减小滑模控
制中的抖振现象，设计一种双幂次趋近率的积分滑

模控制算法，这种控制算法不仅削弱了“抖振”，响
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应速度变快，还减小了系统的超调。文献［１２］改进
了滑模控制法的趋近率，在系统误差小的时候把滑

模控制中的不连续项替换成连续函数，但是牺牲了

系统部分动态性能，消除了控制过程中的静态误差，

减小了“抖振”。文献［１３］设计了一种动态滑模控制
器，体现了动态滑模控制器在削弱“抖振”和减小稳

态误差方面的优良性能，但是动态滑模控制器的设

计较为复杂。文献［１４］采用了指数趋近率设计了控
制器，在消除稳态误差和“抖振”取得了良好的效果。

因为被控的过程当中会受到随机的干扰，且被

控过程是时变性、非线性、强耦合的，在这些方面

的影响下，会使模糊规则变得不完善、不精确继而

影响到实际的控制效果。为了削弱减少这些因素造

成的影响，先进的模糊控制应当具备自适应，当出

现上述的影响时，系统仍然能够保持良好的控制效

果。自适应模糊控制［１５１６］可以使用专家提供的具备

自适应功能的语言性模糊信息，能够使控制系统很

好的应对干扰和系统不确定性。文献［１７］设计了一
种自适应快速终端滑模控制器，保证了磁悬浮球的

状态能够在有限的时间内到达给定的位置。

本文在积分型滑模面引入了状态变量的低次项

保证状态变量能够快速收敛到零点。为了消除抖振

问题，提出了直接自适应模糊控制方法来替代不连

续的符号函数，该方法能够有效的提高系统动态和

静态响应，降低滑模的抖振现象。

１　磁悬浮球的数学模型

为了便于分析，简化模型，做如下假设［１８］：

（１）忽略磁场的涡流、磁滞等非线性因素；
（２）忽略漏磁，假设气隙中的磁场均匀的分布；
（３）忽略电磁线圈与磁悬浮球的磁阻，假设磁

阻主要集中在磁悬浮球与励磁线圈之间的气隙中；

（４）假设小球受到的力均匀的作用在磁悬浮球
的质心上。

根据以上假设，磁悬浮球的数学模型可以描

述为

ｍｄ
２ｘ（ｔ）
ｄｔ２

＝Ｆ（ｉ，ｘ）＋ｍｇ

Ｆ（ｉ，ｘ）＝ｋ（ｉｘ）
２

，Ｋ＝－
μ０ＨＮ

２

４

ｕ（ｔ）＝Ｋａｉ（ｔ）＋Ｌ
ｄｉ（ｔ）
ｄｔ

ｍｇ＋Ｆ（ｉ０，ｘ０）













 ＝０

（１）

式中，ｕ（ｔ）表示的是功率放大器的输入电压，ｉ表示

的是励磁线圈中的电流，ｍ表示的是小球的质量，
Ｆ（ｉ，ｘ）表示电磁力，ｘ表示小球的位置，Ｆ（ｉ０，ｘ０）
表示平衡位置处的电磁力，因为线圈电感 Ｌ未知，

所以将Ｌｄｉ（ｔ）ｄｔ 当作未知扰动处理，Ｋａ表示线圈的

电阻，μ０表示的是真空磁导率，Ｎ表示的是线圈的
匝数，ｘ０表示的是小球平衡的位置，ｉ０表示的平衡
位置的电流，Ｈ表示的是磁导截面积。由式（１）可
知，ｘ、ｉ与电磁力 Ｆ（ｉ，ｘ）它们之间的关系是非线
性的，将电磁力在平衡位置 ｘ０处进行泰勒展开，并
且去掉高阶项部分得：

Ｆ（ｉ，ｘ）＝Ｆ（ｉ０，ｘ０）＋Ｆｉ（ｉ０，ｘ０）（ｉ－ｉ０）＋
Ｆｘ（ｉ０，ｘ０）（ｘ－ｘ０）＝

Ｆ（ｉ０，ｘ０）＋Ｋ（
２ｉ０
ｘ２０
）（ｉ－ｉ０）－Ｋ（

２ｉ０
ｘ３０
）（ｘ－ｘ０）

（２）
将式（２）代入式（１）可得：

ｍｄ
２ｘ（ｔ）
ｄｔ２

＝Ｋ（
２ｉ０
ｘ２０
）（ｉ－ｉ０）－Ｋ（

２ｉ０
ｘ３０
）（ｘ－ｘ０）＝

Ｋ（
２ｉ０
ｘ２０
）－Ｋ（

２ｉ２０
ｘ３０
）ｘ （３）

由式（１）、式（３）可得功率放大器的输入电压
ｕ（ｔ）和小球位移ｘ的关系为

ｕ（ｔ）＝Ｋａ

ｍｄ
２ｘ（ｔ）
ｄｔ２

－Ｋ（
２ｉ２０
ｘ３０
）ｘ（ｔ）

Ｋ（
２ｉ０
ｘ２０
）

（４）

式（４）等号两边同时进行拉普拉斯变换得到系
统的传递函数：

Ｇ（ｓ）＝Ｘ（ｓ）Ｕ（ｓ）＝
－１ｍ
μ０Ｎ

２ｉ０Ｈ
２ｘ２０Ｋａ

ｓ２－１ｍ
μ０Ｎ

２ｉ０Ｈ
２ｘ３０

（５）

将数据代入可得：

Ｇ（ｓ）＝Ｘ（ｓ）Ｕ（ｓ）＝
－０３
ｓ２－６１

（６）

实际上，由于功率放大器输出的电压和电流为

典型的一阶惯性环节，不是比例关系，铁心具有磁

阻，励磁线圈又是感性的负载，这些因素都会使系

统的模型具有不确定性，再加上外部的扰动，很难

取得满意的控制效果，考虑这方面的因素，再结合

系统的传递函数，得到系统的状态空间方程为

ｘ·１＝ｘ２

ｘ·２＝ａ０ｘ１＋ｂ０ｕ＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）

ｙ＝ｘ
{

１

（７）

·５２·



５７卷

其中，ｘ１＝ｘ（ｔ），ｘ２＝ｘ
·
（ｔ）分别表示的是小球的位

移和速度，ｕ（ｔ）为控制输入，ａ０、ｂ０为可调节的参
数，初始值分别为６１、－０３；ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）表示模
型参数的不确定性，由（ａ－ａ０）ｘ１ ＋（ｂ－ｂ０）ｕ，

Ｌｄｉ（ｔ）ｄｔ相关项以及电磁力的高阶项构成。

２　滑模控制器的设计

２１　构造积分型滑模面

定义１　误差ｅ为
ｅ＝ｘ（ｔ）－ｘ（ｔ） （８）

式中，ｘ（ｔ）为给定悬浮位置，ｘ（ｔ）为实际观测值。
定义２　积分型滑模面为

ｓ＝ｅ· ＋α∫
ｔ

０
ｅγｓｇｎ（ｅ）ｄｔ＋β∫

ｔ

０
ｅλｓｇｎ（ｅ）ｄｔ

（９）
α、β为系统状态变量系数，且 α，β都大于０，

γ＝ａ／ｂ，λ＝ｃ／ｄ，ａ、ｂ、ｃ、ｄ为正奇数，且１＜ｃ／ｄ
＜２，ａ／ｂ＞ｃ／ｄ。ｓｇｎ（ｅ）是符号函数，表达式为

ｓｇｎ（ｅ）＝
ｅ／ｅ， ｅ≠０
０， 　ｅ{ ＝０

（１０）

ｅγｓｇｎ（ｅ）为误差的低次项，当误差较小的时
候能够快速衰减，这样就可以使状态变量在有限时

间内快速收敛至零。

２２　趋近律的设计

趋近律为

ｓ·＝－ｌ·ｓｇｎ（ｓ） （１１）
式中，ｌ是切换增益，取ｌ＝ｍａｘｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ） ＋η，
η＞０。

由式（７）、式（９）和式（１１）可得控制律为
ｕ＝

－１ｂ０
ａ０ｘ１＋α ｅγｓｇｎ（ｅ）＋β ｅλｓｇｎ（ｅ）＋ｌ·ｓｇｎ（ｓ{ }）

（１２）
证明　构造Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数

Ｖ＝１２ｓ
２ （１３）

对Ｖ求导得：
Ｖ·＝ｓｓ·＝

ｓｅ··＋α ｅγｓｇｎ（ｅ）＋β ｅλｓｇｎ（ｅ{ }） ＝
ｓ｛ａ０ｘ１＋ｂ０ｕ＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）＋α ｅγｓｇｎ（ｅ）＋

β ｅλｓｇｎ（ｅ）｝＝
ｓ（ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）－ｌ·ｓｇｎ（ｓ））＝
ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）ｓ－ｌ· ｓ＝

ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）ｓ－（ｍａｘｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ） ＋η）ｓ
≤－ηｓ （１４）

ｌ用于补偿未知扰动 ｆ，当增益 ｌ满足：ｌ＞ｍａｘ
ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）时，可得Ｖ

· ＜０。因此，该控制律能
够保证系统稳定。

２３　自适应模糊滑模控制器设计

当干扰项 ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）是未知的，为保证控制

器稳定需要一个比较大的切换增益来抵抗扰动，这

样的话就会造成抖振。为了消除削弱抖振采用模糊

系统 ｈ^逼近ｌ·ｓｇｎ（ｓ）。

图１　自适应模糊切换项控制框图

自适应模糊滑模控制律为

ｕ＝－１ｂ０
｛ａ０ｘ１＋α ｅγｓｇｎ（ｅ）＋β ｅλｓｇｎ（ｅ）＋

ｈ^（ｓθ^ｈ）｝ （１５）

ｈ^（ｓθ^ｈ）＝θ^Τｈξ（ｓ） （１６）

式中，向量 θ^Τｈ根据自适应律而变化；ξ（ｓ）为模糊向

量；ｈ^（ｓθ^ｈ）为模糊系统输出；
设模糊系统由ＩＦＴＨＥＮ形式的模糊规则构成：

Ｒ（ｊ）：ＩＦｘ１ｉｓＡ
ｊ
１ａｎｄ…ａｎｄｘｎｉｓＡｊ１ＴＨＥＮｙｉｓＢｊ采

用中心平均解模糊器、单值模糊器和乘积推理机，

则模糊系统的输出为

ｈ^（ｓθ^ｈ）＝
∑
ｍ

ｊ＝１
ｙｊ（∏

ｎ

ｉ＝１
μＡｊｉ（ｘｉ））

∑
ｍ

ｊ＝１
（∏

ｎ

ｉ＝１
μＡｊｉ（ｘｉ））

（１７）

式中，μＡｊｉ（ｘｉ）为ｘｉ的隶属函数。
引入向量ξ（ｘ），式（１６）变为

ｈ^（ｓθｈ）＝θΤｈξ（ｘ） （１８）

式中，θｈ＝（ｙ
１，ｙ２，…，ｙｍ）Τ，ξ（ｘ）＝（ξ１（ｘ），

ξ２（ｘ），…，ξｍ（ｘ））Τ。

ξ（ｘ）＝
∏
ｎ

ｉ＝１
μＡｊｉ（ｘｉ）

∑
ｍ

ｊ＝１
（∏

ｎ

ｉ＝１
μＡｊｉ（ｘｉ））

（１９）

理想的 ｈ^（ｓθｈ）为

ｈ^（ｓθｈ）＝ｌ·ｓｇｎ（ｓ） （２０）

·６２·
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自适应律为

θ^
·

ｈ＝λｓξ（ｓ） （２１）
式中，λ＞０。

证明：

定义最优参数为

θｈ ＝ａｒｇ
ｍｉｎ
θ^ｈ∈Ωｈ
［ｓｕｐｈ^（ｓθ^ｈ）－ｌ·ｓｇｎ（ｓ）］（２２）

式中，Ωｈ为 θ^ｈ的集合。
则 ：

ｓ·＝ ｅ··＋α ｅγｓｇｎ（ｅ）＋β ｅλｓｉｇ（ｅ）＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ{ }） ＝

ａ０ｘ１＋ｂ０ｕ＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）＋α ｅγｓｇｎ（ｅ）

＋β ｅλｓｉｇ（ｅ）＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ{ }）
＝

（ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）－ｌ·ｓｇｎ（ｓ））＝

－ｈ^（ｓθ^ｈ）＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）＋ｈ^（ｓθｈ）－ｈ^（ｓθｈ）＝

θ
～
Τ
ｈξ（ｓ）＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）－ｈ^（ｓθｈ）

（２３）

式中，θ
～

ｈ＝θｈ －θ^ｈ。
Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数为

Ｖ＝１２（ｓ
２＋１
λθ
～
Τ
ｈθ
～

ｈ） （２４）

则：

Ｖ·＝ｓｓ·＋１
λθ
～·
Τ
ｈθ
～·

ｈ＝

ｓ（θ
～
Τ
ｈξ（ｓ）＋ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）－ｈ^（ｓθｈ））＋

１
λθ
～
Τ
ｈθ
～·

ｈ＝

ｓθ
～
Τ
ｈξ（ｓ）＋

１
λθ
～
Τ
ｈθ
～·

ｈ＋ｓ（ｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）－ｈ^（ｓθｈ））

（２５）
将式（２０）代入式（２５）得：

Ｖ·＝１
λθ
～
Τ
ｈ（λｓξ（ｓ）－θ^

·

ｈ）＋ｓｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）－ｌｓ

（２６）

式中，θ
～·

ｈ＝－θ^
·

ｈ。

Ｖ·＝ｓｆ（ｘ１，ｘ２，ｕ）－ｌ· ｓ≤０

可见，当 Ｖ·≡０时，ｓ≡０，则根据 ＬａＳａｌｌｅ不变
集原理，ｔ→!

时，ｓ→０。

３　仿真研究
磁悬浮球的仿真框图如图２所示，而系统的位

置环节为自适应模糊滑模控制器。

图２　磁悬浮球控制系统结构图

控制器的参数：ｃ１＝１５００，ｂ０＝１４，ｂ１＝３５０００，

γ＝１／３，λ＝３５。将直接自适应模糊滑模控制（ＡＦ
ＳＭＣ）与模糊滑模（ＦＳＭＣ）控制进行比较。

（１）图３表示的是在稳定时候磁悬浮高度响应曲
线。采用ＦＳＭＣ控制方法对系统进行控制，则磁悬
浮系统没有超调，但是 ＦＳＭＣ控制方法到达给定悬
浮高度的时间更加的长；而采用 ＡＦＳＭＣ控制方法，
不仅没有出现超调，到达给定悬浮高度的时间也更

加的短约为１ｓ。从仿真结果可以看出，ＡＦＳＭＣ控
制方法的启动性能要优于ＦＳＭＣ控制方法。

图３　稳定时的磁悬浮高度响应曲线

（２）模拟阶跃信号对磁悬浮球的影响，加入阶
跃信号以后仿真结果分别如图４至图６所示。

图４　加入阶跃扰动时切换项估计值

由图４可知，采用 ＦＳＭＣ控制有较大的峰值误
差，在加入阶跃扰动时，稳定时间为０３２５ｓ；采用
ＡＦＳＭＣ控制可以有效地削弱峰值误差。

图５表示的是磁悬浮球在加入阶跃扰动以后悬
浮高度的变化，出现了些许的波动，但总体上对系

·７２·
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统没什么影响。

图５　加入阶跃扰动时悬浮高度响应曲线

图６　加入阶跃扰动时电流响应曲线

如图６所示，电流为１Ａ作用，在０３ｓ时加入
阶跃扰动，在０６ｓ去除扰动。

模拟正弦干扰信号对磁悬浮球的影响，在０３ｓ
时加入ｆ＝１０ｓｉｎ（２０ｔ）的正弦扰动，分别如图７至图
９所示。

图７　加入正弦扰动时切换项估计值

图８　加入正弦扰动时悬浮高度响应曲线

图９　加入正弦扰动时电流响应曲线

４　结　语

针对磁悬浮球系统，设计了一种自适应模糊滑

模控制方法，得到以下结论：

（１）对磁悬浮球系统的工作原理和结构进行分
析，推导出磁悬浮系统的状态方程和数学模型。

（２）提出自适应模糊滑模控制方法，并且构造
积分型滑模面，引入了误差的低次项不仅保证了系

统的全局鲁棒性同时使状态变量能够在有限的时间

内收敛至零。

（３）选择合适的自适应律，设计自适应模糊滑
模控制器来估计切换项，代替不连续的符号函数从

而达到削弱抖振的目的。最后仿真结果表明自适应

模糊滑模控制方法的有效性。
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摘　要：本文针对某型电机在验收试验中出现异常停转的故障进行了分析，对驱动器中功率ＭＯＳＦＥＴ短路失效的机
理进行分析及试验验证，确定了异常停转问题的原因，并采取了改进措施，为同类问题解决提供了可供借鉴的

途径。
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收稿日期：２０２３ １１ ０８
通讯作者：张朝晖（１９７２），男，高工，研究方向为电机驱动控制。

０　引　言

２０２３年１７台 ２０２２批次某型无刷直流电动机

及驱动器进行验收试验，其中１５台按照要求完成

所有验收试验。编号为７号及１６号的２台电机在

加载试验时异常停转，同时驱动器报过流故障。检

测发现两台驱动器的三相逆变桥电路中位号为 Ｑ２

－２的 Ａ相下桥臂的 ＭＯＳＦＥＴ短路失效。本文通过

对ＭＯＳＦＥＴ失效的机理分析及试验验证，并进行了

问题复现，采取了相应的改进措施，解决了 ＭＯＳ

ＦＥＴ短路失效的问题。最后对产品研制过程中技术

状态管理，特别是元器件的管理，提出了更高的

要求。

１　问题定位

驱动器主要由主电源滤波、ＤＣ－ＤＣ变换电路、

前级驱动电路、功率逆变电路、绕组电流采样电路、

霍尔信号反馈电路、ＲＳ４２２通讯接口电路、ＭＣＵ电

路等组成。驱动器采用电机专用控制ＭＣＵ作为控制

核心；上位机通过 ＲＳ４２２接口进行通讯，完成控制

指令下发及驱动器状态反馈；功率逆变部分采用三

相逆变桥，功率管采用２只 ＭＯＳＦＥＴ并联，共计１２

只；前级驱动电路采用专用驱动芯片驱动 ＭＯＳＦＥＴ；

控制电源从母线电源经ＤＣ－ＤＣ变换电路获取５Ｖ和

１２Ｖ两组电源；速度反馈通过对电机霍尔传感器信

号采样处理取得。

根据初步排查分析，验收试验时由于 Ｑ２－２的

ＭＯＳＦＥＴ短路失效导致驱动器异常，引起电机停转。

该ＭＯＳＦＥＴ选用的是某公司的高压 ＭＯＳＦＥＴ，其主

要参数：ＶＤＳ（ｍａｘ）＝６５０Ｖ，ＲＤＳ（ｏｎ）＝００７Ω，ＩＤ＝

４７Ａ。

两只失效后的ＭＯＳＦＥＴ内部形貌图如图１和图２

所示，元器件失效分析中心的分析结论是由于异常

过电应力导致芯片击穿烧毁失效。
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图１　ＭＯＳＦＥＴ失效后的形貌图

图２　ＭＯＳＦＥＴ失效后的形貌图

通过对ＭＯＳＦＥＴ短路失效问题的排查，排除了

漏源极过电压、过电流、过热以及元器件本身问题，

定位到栅源过电压引起故障。栅源过电压可能是

ＥＳＤ静电损伤或在栅源间施加了超出器件允许的极

限电压（±３０Ｖ），根据对失效 ＭＯＳＦＥＴ的形貌分析，

排除了 ＥＳＤ静电损伤，因此问题定位在ＭＯＳＦＥＴ在

工作时产生超过栅源极限电压导致器件失效。

２　机理分析

两台故障驱动器中失效的ＭＯＳＦＥＴ位号均为Ｑ２
－２，为验证其栅源间是否存在过电压，对２０２２批
次生产的驱动器中失效元器件 Ｑ２－２的栅源间电压
ＶＧＳ进行测试。在测试过程中，随着驱动器的输入电
压升高以及电机电流的增大，ＶＧＳ出现高频振荡，且
幅值超过ＭＯＳＦＥＴ的栅源电压极限值±３０Ｖ的情况，
有时会出现ＭＯＳＦＥＴ短路失效的情况。

同时也监测到Ｑ２－２的漏源电压ＶＤＳ的尖峰电压
幅值也随输入电压和电机电流的增大而增大，但仍

低于ＭＯＳＦＥＴ的ＶＤＳ（ｍａｘ）。
由于在上管快速开关时在下管的漏源间会产生

较大的 ｄＶＤＳ／ｄｔ，且 ＭＯＳＦＥＴ的栅漏间存在结电容
Ｃｇｄ，该 ｄＶＤＳ／ｄｔ会通过 Ｃｇｄ产生位移电流即Ｉｇｄ＝

Ｃｇｄ
ｄＶＤＳ
ｄｔ，Ｉｇｄ会在下管栅极电阻 Ｒｇ上产生压降，

从而在栅源间产生一定的电压。如果栅驱动回路的

寄生电感Ｌｇ和Ｌｓ较大，则有可能在栅驱动电路中产
生ＲＬＣ振荡，从而在栅源间产生过电压，导致栅极
损坏。

图３　快速变化的漏源电压产生的栅源电压瞬变

对于 Ｑ２－２栅源间出现高频振荡过电压，但仍
正常工作并未立即损坏的情况，是由于虽然在栅源

间出现了超过极限 ±３０Ｖ的电压，但作用时间较短
（ｎｓ级），其能量不足以损坏栅极，但随着能量累
积，或在边界工况下可能出现单次能量较大，造成

栅源间过电压失效，进而引起 ＭＯＳＦＥＴ的漏源极短
路失效。

该产品在２０１７年已交付数台，但是从未发生过
ＭＯＳＦＥＴ短路失效的问题，且２０２２批产品的技术状
态与２０１７批产品一致，未发生变化。为此又对２０１７
批的产品进行同样的测试，虽然 Ｑ２－２的栅源间电
压也存在高频振荡，但未出现超过 ±３０Ｖ的过电压，
且Ｑ２－２漏源间的尖峰电压较小。

为验证２０１７批与２０２２批产品中的 ＭＯＳＦＥＴ的
参数可能存在的差异，将两批次产品的功率板中 Ａ
相ＭＯＳＦＥＴ交叉互换，发现使用２０２２批次 ＭＯＳＦＥＴ
时，两个批次功率板中的下管Ｑ２－２的ＶＧＳ振荡明显
增大，ＶＤＳ间的电压峰值增加约１００Ｖ，而使用２０１７
年批次的ＭＯＳＦＥＴ未出现栅源间高频振荡过电压的
情况。初步判断 ２０１７批次 ＭＯＳＦＥＴ与 ２０２２批次
ＭＯＳＦＥＴ动态参数有较大差异。

对三个批次 （２０１７年产品 ＭＯＳＦＥＴ批次号
ＨＡＣ６１５、２０２２年产品ＭＯＳＦＥＴ批次号为ＨＶ４２０３和
ＨＵ２２２４）的ＭＯＳＦＥＴ进行Ｘ－ｒａｙ检查以及动态性能
指标比对。通过Ｘ－ｒａｙ检查，２０１７批的管芯尺寸明
显较小，如图３所示。

图４　三批次ＭＯＳＦＥＴ的管芯尺寸对比图
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表１　三批次ＭＯＳＦＥＴ动态参数测试结果

测试参数 Ｔｄ（ｏｎ）／ｎｓ Ｔｒ／ｎｓ Ｔｄ（ｏｆｆ）／ｎｓ Ｔｆ／ｎｓ Ｑｇｓ／ｎＣ Ｑｇｄ／ｎＣ Ｑｇ／ｎＣ Ｉｒｒｍ／Ａ Ｔｒｒ／ｎｓ Ｑｒｒ／μＣ

测试条件
ＶＤＳ＝３８０Ｖ，ＩＤ＝４７Ａ，ＲＧ＝１８，

ＶＧＳ＝０／１３Ｖ

ＶＤＳ＝３５０Ｖ，ＶＧＳ＝０ｔｏ１０Ｖ，

ＩＤ＝４７Ａ

ＶＤＤ＝３５０Ｖ，ＩＳ＝４７Ａ，ＶＧＳ＝

０Ｖ，ｄｉ／ｄｔ＝１００Ａ／μｓ

Ｓ／Ｎ１－ＨＵ２２２４ ２５４ ３５８ １２４２ ２７４ ４９８０ ７６８０ ２２８８０ ４８６８ ７０３４７ １７２５

Ｓ／Ｎ２－ＨＵ２２２４ ２５２ ３６２ １２２０ ２７２ ５２８０ ７６４０ ２３０６０ ４８５４ ６８４６７ １６７５

Ｓ／Ｎ３－ＨＡＣ６１５ ４１８ ４６６ ８８ ２５８ ４３１０ ２１４０ ７０５０ １６９８ ２０７０７ １７７

Ｓ／Ｎ４－ＨＡＣ６１５ ３３６ ３３８ ２０４ ２４２ ３５９５ ２８４５ ８０２０ １４３３ １７８４７ １４３２

Ｓ／Ｎ５－ＨＶ４２０３ ２４６ ２９８ １１８２ ２４６ ５４８８ ７３９２ ２２４９６ ４８９２ ６８２００ １６８６

Ｓ／Ｎ６－ＨＶ４２０３ ２５０ ３０８ １２５０ ２３８ ４６６０ ７８００ ２２０４０ ４８４４７ ６５５７３ １６１５

　　在不同批次 ＭＯＳＦＥＴ动态参数的性能指标对比
中可以看出，ＨＡＣ６１５批测试数据中的Ｑｇ和Ｑｇｄ的值
较小，Ｑｇｄ与Ｃｇｄ成正比。ＭＯＳＦＥＴ内部二极管反向恢
复特性的三项参数 Ｑｒｒ、Ｔｒｒ和 Ｉｒｒ的值也比 ＨＶ４２０３
批和 ＨＵ２２２４批要小得多，这三项参数值较大导致
ＭＯＳＦＥＴ中寄生二极管的反向恢复电流也较大。该
电流与ＭＯＳＦＥＴ的漏极寄生电感 Ｌｄ产生漏极尖峰电
压ｄＶＤＳ／ｄｔ。

通过对２０１７批和２０２２批ＭＯＳＦＥＴ的对比测试，
并结合ＭＯＳＦＥＴ在驱动器中的工作情况，分析结论
为：（１）ＭＯＳＦＥＴ的反向恢复电流与漏极寄生电感Ｌｄ
产生尖峰电压，该电压可通过ＭＯＳＦＥＴ的结电容Ｃｇｄ
与Ｑ２－２栅极驱动电路中的串联电阻 Ｒｇ以及寄生电
感Ｌｇ和Ｌｓ形成 ＲＬＣ高频振荡。（２）由于 ２０２２批次
ＭＯＳＦＥＴ内部二极管的反向恢复特性较差，具有更
大的反向恢复电流，作用在漏极的寄生电感上会在

功率逆变桥下管Ｑ２－２的漏源极产生较大的尖峰电
压，特别是在高电压及大电流的条件下，漏源间的

尖峰电压更大。（３）２０２２批 ＭＯＳＦＥＴ的栅漏结电容
Ｃｇｄ较２０１７批 ＭＯＳＦＥＴ更大，漏极与栅极的耦合作
用更强。（４）Ｑ２－２距离前级驱动芯片最远，栅驱
动回路的寄生电感最大。（５）Ｑ２－２的ＭＯＳＦＥＴ在以
上四个因素的共同作用下，极易导致 Ｑ２－２的栅源
电压超出极限电压 ±３０Ｖ，引起 ＭＯＳＦＥＴ的栅源极
和漏源极损坏。

２０１７年产品未出现 ＭＯＳＦＥＴ失效的原因是：管
芯尺寸相对较小，结电容 Ｃｇｄ以及反向恢复电流 Ｉｒｒ
较小。因此在Ｑ２－２的 ＭＯＳＦＥＴ漏源间的电压瞬变
更小一些，通过 Ｃｇｄ耦合到栅驱动回路的作用也更
小，因此未发生高频振荡且超出极限电压 ±３０Ｖ的
情况。

３　问题复现

使用２０２２批次的一台驱动器在高电压大负载工

况测试，对 Ａ相上、下管 ＭＯＳＦＥＴ的 ＶＧＳ、Ａ相下
ＭＯＳＦＥＴ的ＶＤＳ以及电源回线上的电流进行测试。Ａ
相下ＭＯＳＦＥＴ的 ＶＧＳ在 Ａ相上管 ＭＯＳＦＥＴ开通时存
在高频振荡的尖峰电压，随着负载增大，电压出现

幅值增加且高频振荡，特别是电压升高到２６５Ｖ，额
定负载２５Ｎｍ时，高频振荡情况更加严重，负向尖
峰电压为 －３０Ｖ，达到栅源电压 ±３０Ｖ的极限值。
经过数次加载试验后，该驱动器中位号为 Ｑ２－２的
ＭＯＳＦＥＴ出现两次短路失效，与７号和１６号故障驱
动器的故障相同。

对两只短路失效的 ＭＯＳＦＥＴ进行开帽检查，从
形貌图上看，本次复现失效的两只 ＭＯＳＦＥＴ与７号
和１６号故障驱动器失效的ＭＯＳＦＥＴ失效点部位基本
一致，失效分析的结论为由于异常过电应力导致芯

片击穿后烧毁。

４　改进措施

通过调整栅驱动回路的 ＲＬＣ参数可以削弱或消
除ＭＯＳＦＥＴ栅源间的高频振荡过电压；降低栅回路
ＲＬＣ电路的激励源，即漏源电压变化率 ｄＶＤＳ／ｄｔ也
可以达成目标。

（１）调整栅驱动回路的 ＲＬＣ参数。在 ＭＯＳＦＥＴ
的栅源间增加电容或增大栅极电阻的阻值会削弱高

频振荡的影响，但会增加 ＭＯＳＦＥＴ的开关时间和开
关损耗，降低系统效率。

（２）降低 ｄＶＤＳ／ｄｔ。三相逆变桥中每个半桥上的
母线电源与回线之间分别设置有三个容值为 ００３３
μＦ的吸收电容。可以通过增大三只吸收电容的容值
以加强对尖峰电压的吸收作用，从而削弱或消除在

栅驱动电路的 ＲＬＣ高频振荡过电压。该方案不影响
ＭＯＳＦＥＴ的开关速度，重新选型就可满足要求，且
不影响性能。

将三只吸收电容容值增加到０３３μＦ进行测试。

·１３·
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在２０６Ｖ，３４Ｎｍ过载；２６５Ｖ电压拉偏；２５Ｎｍ额
定负载三种条件下，Ｑ２－２的栅源电压 ＶＧＳ均未出现
高频振荡过电压的情况，最大幅值仅为＋５Ｖ，且无
负向尖峰电压；ＶＤＳ的尖峰电压由原最高１２０Ｖ左右
降低至１０Ｖ左右，驱动器工作正常。

因此，对验收试验时出现故障的７号和１６号两
台驱动器以及其余１５台驱动器采取以下措施：将功
率板上的三只吸收电容由００３３μＦ调整为０３３μＦ。

后续产品处理措施：足额采购，保证同一批次

产品优先使用同一批次器件；在入所检验时对ＭＯＳ
ＦＥＴ的动态指标参数进行抽样测试；在生产过程的
调试工序中增加关键检验点：首件调试时根据ＭＯＳ
ＦＥＴ的动态参数调整功率板上３只吸收电容的容值，
并在高电压大负载的条件下对位号为Ｑ２－２的ＭＯＳ
ＦＥＴ的栅源电压和漏源电压进行测试，确认 ＭＯＳ
ＦＥＴ的栅源电压不出现高频振荡过电压的情况。

５　结　语

（１）２０２２批次两台驱动器中 ＭＯＳＦＥＴ短路失效

的原因是虽然驱动器的产品技术状态未发生改变，

而且ＭＯＳＦＥＴ的生产厂商和元器件型号也未发生变
化，但是２０２２批次ＭＯＳＦＥＴ与上一批次的管芯尺寸
及动态参数有所改变，而本批次驱动器在生产过程

中未能针对这一变化对吸收电容的参数进行调整。

在这一过程中体现出了承制单位对 ＭＯＳＦＥＴ的动态
指标参数分析判断不深入、生产调试不托底。

（２）军事代表在日常工作中，要加强生产过程
质量监督特别是技术状态管理，确保产品与技术状

态文件的一致性。同时，要扎实搞好提交条件审查，

不能因为是成熟产品的生产就理所当然认为不出问

题，应通过查阅技术文件尽早发现并督促纠正问题。

（３）随着国际安全和武器发展形势的巨大变化，
我们还要在快速推进电子元器件自主可控工作方面

下大力气，必须持续探索研究符合国情、适应企业

发展的工作机制，倒逼承制单位通过技术手段创新

实现装备电子元器件国产化，促进国内相关行业的

健康发展



。

（上接第５页）
５００００ｒ／ｍｉｎ工况。转速高于５００００ｒ／ｍｉｎ时，转子永
磁体材料应选用Ｎ３５（ＥＨ）。

综上所述，本文提出的结论对外转子电机的结

构设计和安全可靠运行具有重要的参考意义。
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表贴式永磁同步电机无位置传感器零低速起动

方法的比较研究

俞力豪，周士贵，曹凤斌，李　强，张顺杰
（曲阜师范大学，山东 日照２７６８００）

摘　要：由于运行在中高速状态下的永磁同步电机无位置传感器控制方式大多是采用反电动势来估算角度位置和转
速，这在零低速往往不适用。为了实现表贴式永磁同步电机无位置传感器零低速起动和平滑切换到中高速运行，分

析了恒压频比控制、恒流频比控制、脉振电压信号高频注入法三种低速起动控制方法。开环恒压频比控制采用了新

的Ｖ／Ｆ曲线和电压补偿，近似补偿定子阻抗压降防止起动失败；单闭环 ＩＦ控制和双闭环脉振高频电压注入控制采
用加权算法切换至滑模观测器。对某一表贴式永磁同步电机应用Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ进行了永磁同步电机无位置传感器
控制系统的仿真分析，仿真结果验证了所提出方法的有效性。

关键词：永磁同步电机；零低速起动；加权算法；无位置传感器

中图分类号：ＴＭ３４１；ＴＭ３５１；ＴＰ２７３　　　　文献标志码：Ａ　　　　文章编号：１００１６８４８（２０２４）０４００３３０７

ＡＣｏｍｐａｒａｔｉｖｅＳｔｕｄｙｏｆＰｏｓｉｔｉｏｎＳｅｎｓｏｒｌｅｓｓＬｏｗＳｐｅｅｄＳｔａｒｔＭｅｔｈｏｄｓｉｎ
ＳｕｒｆａｃｅＭｏｕｎｔｅｄＰｅｒｍａｎｅｎｔＭａｇｎｅｔＳｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓＭｏｔｏｒ

ＹＵＬｉｈａｏ，ＺＨＯＵＳｈｉｇｕｉ，ＣＡＯＦｅｎｇｂｉｎ，ＬＩＱｉａｎｇ，ＺＨＡＮＧＳｈｕｎｊｉｅ
（ＱｕｆｕＮｏｒｍａｌＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙ，ＲｉｚｈａｏＳｈａｎｄｏｎｇ２７６８００，Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ：Ｄｕｅｔｏｔｈｅｆａｃｔｔｈａｔｍｏｓｔｓｅｎｓｏｒｌｅｓｓｃｏｎｔｒｏｌｍｅｔｈｏｄｓｆｏｒｐｅｒｍａｎｅｎｔｍａｇｎｅｔｓｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓｍｏｔｏｒｓ　
ｏｐｅｒａｔｉｎｇａｔｍｅｄｉｕｍｈｉｇｈｓｐｅｅｄｓｕｓｅｂａｃｋｅｌｅｃｔｒｏｍｏｔｉｖｅｆｏｒｃｅｔｏｅｓｔｉｍａｔｅａｎｇｌｅｐｏｓｉｔｉｏｎａｎｄｓｐｅｅｄ，ｔｈｉｓｉｓ
ｏｆｔｅｎｎｏｔａｐｐｌｉｃａｂｌｅａｔｌｏｗｓｐｅｅｄｓ．ＩｎｏｒｄｅｒｔｏｒｅａｌｉｚｅｔｈｅｌｏｗｓｐｅｅｄｓｔａｒｔｏｆｔｈｅｓｅｎｓｏｒｌｅｓｓｃｏｎｔｒｏｌｆｏｒＰＭＳＭ
ａｎｄｓｗｉｔｃｈｔｏｍｅｄｉｕｍｈｉｇｈｓｐｅｅｄ，ａｎａｌｙｚｅｄｔｈｒｅｅｌｏｗｓｐｅｅｄｓｔａｒｔｃｏｎｔｒｏｌｍｅｔｈｏｄｓｃｏｎｓｔａｎｔｖｏｌｔｓ／ｈｅｒｔｚ，ｋｅｅｐ
ｉｎｇｃｏｎｓｔａｎｔｒａｔｉｏｏｆｃｕｒｒｅｎｔａｎｄｆｒｅｑｕｅｎｃｙ，ｐｕｌｓｅｈｉｇｈｆｒｅｑｕｅｎｃｙｖｏｌｔａｇｅｓｉｇｎａｌｉｎｊｅｃｔｉｏｎ．Ｏｐｅｎｌｏｏｐｃｏｎｔｒｏｌ
ｂａｓｅｄｏｎｎｅｗＶ／Ｆｃｕｒｖｅａｎｄｖｏｌｔａｇｅｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎ，ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｅｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎｐｒｅｓｓｕｒｅｄｒｏｐｏｆｓｔａｔｏｒｉｍ
ｐｅｄａｎｃｅｔｏｐｒｅｖｅｎｔｓｔａｒｔｆａｉｌ．Ｏｎｅｃｌｏｓｅｌｏｏｐｋｅｅｐｉｎｇｃｏｎｓｔａｎｔｒａｔｉｏｏｆｃｕｒｒｅｎｔａｎｄｆｒｅｑｕｅｎｃｙｃｏｎｔｒｏｌａｎｄ
ｄｏｕｂｌｅｃｌｏｓｅｌｏｏｐｐｕｌｓｅｈｉｇｈｆｒｅｑｕｅｎｃｙｖｏｌｔａｇｅｓｉｇｎａｌｉｎｊｅｃｔｉｏｎｃｏｎｔｒｏｌｉｎｔｒｏｄｕｃｅｓｗｅｉｇｈｔｉｎｇａｌｇｏｒｉｔｈｍｔｏ
ｓｗｉｔｃｈｔｏｓｌｉｄｉｎｇｍｏｄｅｌｏｂｓｅｒｖｅｒ．Ｆｉｎａｌｌｙ，ａｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｍｏｄｅｌｆｏｒｓｅｎｓｏｒｌｅｓｓｃｏｎｔｒｏｌｓｙｓｔｅｍｏｆａＰＭＳＭｗａｓ
ｅｓｔａｂｌｉｓｈｅｄａｎｄｔｈｅｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｗａｓｅｓｔａｂｌｉｓｈｅｄｂｙｕｓｉｎｇＭａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ．Ｆｕｒｔｈｅｒｍｏｒｅ，ｔｈｅｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅ
ｓｕｌｔｓｃｏｒｒｏｂｏｒａｔｅｔｈｅｅｆｆｉｃａｃｙｏｆｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄｍｅｔｈｏｄ．
Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：ｐｅｒｍａｎｅｎｔｍａｇｎｅｔｓｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓｍｏｔｏｒｓ；ｌｏｗｓｐｅｅｄｓｔａｒｔ；ｗｅｉｇｈｔｅｄｍｅｔｈｏｄ；ｓｅｎｓｏｒｌｅｓｓｃｏｎｔｒｏｌ

收稿日期：２０２３ １１ ０６
基金项目：山东省自然科学基金（ＺＲ２０２１ＭＥ０１７）
作者简介：俞力豪（１９９６），男，硕士研究学生，研究方向为永磁电机控制。

周士贵（１９７０），男，副教授，研究方向为永磁电机设计。

０　引　言

永磁同步电机（ＰＭＳＭ）与其他电机相比具有相
对更高效率、高功率因数、高功率密度，更小体积，

更低温升、低电枢反应，简单结构，重量轻，此外

其调速和力矩性能指标也更好。同时 ＰＭＳＭ因为具

有非线性和多变量的特点，运动控制算法也更加复

杂。传统的安装了位置传感器的 ＰＭＳＭ，往往采用
光电编码器或者霍尔传感器，这些位置传感器不但

使得电机本体的体积增大导致电机转动惯量增大，

也增加了整个电机系统的成本，同时降低了抗干扰

能力，而且在复杂艰难的工作环境中，其可靠性也



５７卷

会降低。

由于工业环境等因素和对生产成本的控制，采

用无位置传感器控制是当下的研究热门［１２］。常见无

位置控制算法有模型参考自适应算法（ＭＲＡＳ）、扩
展卡尔曼滤波器算法（ＥＫＦ）、滑模观测器算法
（ＳＭＯ）。滑模观测器是一种采用滑模变结构增益观
测电机转子位置的方法［３］，滑模变结构控制是一种

不连续的、不同寻常的非线性控制，在内部参数变

化和抑制外部干扰具有良好的鲁棒性。滑模观测器

算法是滑模变结构控制理论的具体应用，适用于同

步电机的中高速状态下的转速、角度位置估计。

同步电机在零低速阶段时，反电动势的信噪比

小，加之其他干扰因素，此时ＳＭＯ算法对转子位置
和转速的估算会产生较大误差。常见的零低速起动

方法有恒压频比控制（恒Ｖ／Ｆ控制）、恒流频比控制
（Ｉ／Ｆ控制）、高频注入法（ＨＦＩ）等。Ｖ／Ｆ控制是一种
开环控制，其基本思路是改变供电频率的同时也改

变逆变器的电压［４］，保持 Ｖ／Ｆ之比即磁通为常数，
进而对电机进行调速。Ｉ／Ｆ控制是只包含单一电流环
控制，通过在 ｄ－ｑ坐标系中施加一个电流旋转矢
量，利用恒定的电流矢量产生恒定的加速度，在加

速到设定转速后电机转速 ｎ围绕目标值波动并逐渐
收敛［５］。ＨＦＩ控制是通过向旋转坐标系注入一个高
频电压（电流）信号，共同施加给电机三相绕组，产

生的高频反馈电流（电压）信号将会携带转子位置信

息，通过带通滤波器把这一信号抽取，处理后就能

估计出转子位置。

三种低速起动方法各有优劣，Ｖ／Ｆ控制不能根
据反馈精确控制电机，弱化了 ＰＭＳＭ的带载能力和
抗干扰能力，Ｉ／Ｆ控制起动需要给定大电流，会产生
电流利用率低且受到干扰容易失步，ＨＦＩ控制需要
施加足够大幅值的电压或电流激励来产生高频信号

响应，这会降低逆变器的电压利用率；同时，注入

的高频信号会产生额外的电磁转矩，滤波器的使用

会产生相移和畸变问题。不同的模块采用 ＰＩ调节器
要分别整定［６］。针对上述问题，本文采用三种低速

起动算法，在达到电机额定转速１０％时切换滑模观
测器算法。观察对比起动和切换过程中算法和实际

电机的转速、电流和位置信息。采用不同于加权算

法的切换方法，降低切换过程中的震荡。仿真和实

验表明采用高频电压信号注入法低速起动的有效性。

１　ＰＭＳＭ数学模型

设所采用的表贴式永磁同步电机（ＳＰＭＳＭ）忽略

电机铁心的饱和、涡流、磁滞损耗和转子的阻尼绕

组，也忽略永磁体的阻尼作用，同步电机的反电动

势波形为对称的三项正弦波。在转子 ｄ－ｑ坐标系
下，ＳＰＭＳＭ的动力数学模型为

ｕｄ＝Ｒｓｉｄ＋Ｌｓ
ｄｉｄ
ｄｔ－ｐｎωＬｓｉｑ

ｕｑ＝Ｒｓｉｑ＋Ｌｓ
ｄｉｑ
ｄｔ－ｐｎωＬｓｉｄ＋ｐｎωψｆ

１５ｐｎψｆｉｑ－ＴＬ＝Ｊ
ｄωｍ
ｄｔ＋Ｂω













ｍ

（１）

式中 ｕｄ－ｑ、ｉｄ－ｑ分别为定子侧 ｄ轴和 ｑ轴的电压
电流；ＲＳ和ＬＳ分别为定子侧电阻和电感；ωｍ、Ψｆ分
为转子侧机械角速度和永磁体磁链；ｐｎ、Ｂ为电机
的极对数和摩擦系数；ＴＬ、Ｊ为负载转矩和转动
惯量。

通过采用ｉｄ＝０的磁场定向控制策略，式（１）中
电磁转矩平衡方程可简化为

ｄωｍ
ｄｔ＝

１５ｐｎψｆ
Ｊ ｉｑ－

１
ＪＴＬ＋

Ｂ
Ｊωｍ （２）

２　零低速起动策略

２１　Ｖ／Ｆ起动策略

变频调速控制通常需要在频率变化的过程中保

持电机磁场气隙磁通的大小不变，即保持最大磁通

φｍ稳定不变。，有利于在限定电流下获得最大转矩。
永磁同步电机的单相定子感应电动势为

Ｅｇ＝４４４ｆ１ＮＳｋＮφｍ （３）
式中，４４４ＮｓｋＮ为有由电机结构决定的常数，Ｅｇ为
感应电动势，ｆ１为电机频率，φｍ为气隙磁通。在 Ｅｇ
值较高时，一般会假定定子电阻和漏感压降为 ０，
认为定子相电压ＵＳ≈Ｅｇ，则式（３）可改写为

ＵＳ＝４４４ｆ１ＮＳｋＮφｍ （４）
稳定每极磁通量 φｍ，使其保持在额定值 φｍＮ不

变，当频率 ｆ１改变时，ＵＳ也必须同方向改变。使得
两者比值为常数，且一般取额定电压和额定频率

ＵＮ／ｆＮ：
ＵＮ
ｆＮ
＝
ＵＳ
ｆ１
＝４４４ＮＳｋＮφｍ＝Ｃ （５）

因此变频调速系统保持 ＵＳ／ｆ１为常数的控制就
称为恒压频比控制（Ｖ／Ｆ），恒压频比开环控制框图
如图１所示。ＶＦ控制不能检测转子位置，没有反馈
电路，没有形成闭环，因此也不能观测电机运行状

态，容易产生振荡。但是对硬件系统要求低，控制

参数精度要求也低。

·４３·
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图１　Ｖ／Ｆ控制框图

　　由于低频时ＵＳ和Ｅｇ都比较小，此时，定子电阻
和漏感磁通所占压降的比值较大，不能忽略，所以

需要给定一个电压补偿，近似的等于定子阻抗压降，

防止起动失败，如图２的ｂ线所示。

图２　定子阻抗压降补偿

２２　Ｉ／Ｆ起动策略

恒流频比 Ｉ／Ｆ控制和矢量控制（ＦＯＣ）双闭环相
比是一种转速环开环，电流环闭环的控制方式，通

过给定子绕组设定一个适当的电流和电角频率的大

小实现对电机转速的控制，所以这种控制方法不会

发生电机过电流的情况。

Ｉ／Ｆ控制中给定的定子电流可以产生一个驱动转
子转动的电磁转矩，转子电角度的给定值和实际值

会有相位差。假设给定的ｄ－ｑ坐标系和实际 ｄｌ－ｑｌ
坐标系的相位差为 θＬ，θＬ代表转矩角，也称功角。
在实际坐标系中，ｄｌ轴的幅值为 ０，ｑｌ轴的幅值为

ｉｑ。转子电角度的给定值和实际值的相位关系如图３
所示。

ＰＭＳＭ电磁转矩方程为

Ｔｅ＝
３
２ｐｎｉ


ｑｃｏｓθＬ ψｆ＋ Ｌｄ－Ｌ( )ｑ ｉｑｓｉｎθ[ ]Ｌ （６）

式中，Ｔｅ为电磁转矩。对于表贴式永磁同步电机，
其直轴电感等于交轴电感，因此式（６）可以简化为

Ｔｅ≈
３
２ｐｎψｆｉ


ｑｃｏｓθＬ （７）

ｉｑ为正时，电磁转矩为正，电机正转；ｉｑ为负

时，电磁转矩为负，电机反转。ｉｑ为定值时，ｑ轴

上转矩电流为 ｉｑｃｏｓθＬ，相位差 θＬ决定电磁转矩大
小，转矩平衡方程为

Ｔｅ－ＴＬ＝Ｊ
ｄωｍ
ｄｔ＝Ｊ

ｄ２θ
ｄｔ （８）

图３　虚拟坐标与实际坐标相位关系

ＴＬ为负载转矩。当电机达到转矩平衡时，Ｔｅ＝
ＴＬ。如果ＴＬ激增，则电机转子的转速 ｎ下降，使得
ｄ－ｑ坐标系和ｄｌ－ｑｌ坐标系的相位差 θＬ减小，最终
使得Ｔｅ变大，达到新的稳态。反之如果 ＴＬ突然变
小［７］，则转速ｎ上升，相位差 θＬ变大，电磁转矩降
低，达到平衡。这就是 “转矩－功角自平衡”特性。

由上述理论可知，如果给定 ｉｑ的值越大，那么
处于该平衡下的相位差θＬ也越大，θＬ也越趋近于 π／
２。θＬ越大的结果会导致电磁转矩储备越大，也就会
提升电机的抗扰动能力。反之如果给定ｉｑ的值越小，
那么维持在这种平衡下的相位差 θＬ也越小，θＬ越趋
近于０。从而导致电磁转矩储备越小，最终降低电
机的抗扰动能力。θＬ不能小于０，如果θＬ的值小于零
时电机就会失步。

图４　Ｉ／Ｆ控制系统框图

图４为Ｉ／Ｆ控制系统框。在实现过程中必须满
足转矩功角自平衡条件。在仿真过程中，先建立电
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流内环再给定两个参数：①给定一个电流值。②给
定一个加速度。加速度积分得到速度，速度根据式

（９）换算成角频率，再乘以２π得到角速度，再对其
积分得到电角度。再将电角度减去 π／２，使得给定
的ｄｌｑｌ坐标系滞后于实际的同步 ｄｑ坐标系９０°。电
机同步转速方程为

ｎ＝６０ｆｐｎ
（９）

式中，ｎ为同步电机转速，ｆ为产生定子侧旋转磁场
的交流电频率。

在参数设置过程中，加速度的设置也有要求。

根据式（７）和式（８），在空载运行时，要保证等式两
边的匹配。在有带载运行过程中，加速度值设置的

大小要小于电磁转矩减去负载转矩后除以转动惯量，

即：
ｄωｍ
ｄｔ≤

１
Ｊ Ｔｅ－Ｔ( )Ｌ ，否则电机会失步。

２３　ＨＦＩ起动策略

表贴式永磁同步电机（ＩＰＭＳＭ）的 ｄ轴和 ｑ轴电
感近似相等Ｌｄ≈Ｌｑ，但是定子铁心的饱和作用同样
会在电机中产生很小的凸极效应，当定子线圈和磁

极相平齐时，磁极产生的磁通足以使定子铁心达到

饱和，从而使线圈电感减小，即 Ｌｄ＜Ｌｑ；脉振高频
电压信号注入对凸极率小的ＳＰＭＳＭ也可以进行转子
位置检测［８］。

建立估计转子同步旋转坐标系 ｄ^－ｑ^与实际转子
同步坐标系ｄ－ｑ的相位关系如图 ５所示。

图５　转子的估计同步旋转坐标系与实际同步坐标系关系

图５中，α－β为两相静止坐标系，θ^ｅ、θｅ分别
时估计的转子位置和实际转子位置角，两者之间的

夹角 θ
～

ｅ为估计误差角，其关系为

θ
～

ｅ＝θｅ－θ^ｅ （１０）
通常，高频注入法注入的信号频率一般是０５～

２ｋＨｚ，选定这个范围内的频率远远高于电机基波频
率ωｅ，所以能将三相同步电机当做简单的 ＲＬ电路。
高频时电阻相对于电抗很小可以忽略。高频状态下

三相ＰＭＳＭ电压方程式为

ｕｄｉｎ≈Ｌｄ
ｄｉｄｉｎ
ｄｔ

ｕｑｉｎ≈Ｌｑ
ｄｉｑｉｎ
ｄ

{
ｔ

（１１）

在同步旋转坐标系中，ＰＭＳＭ的定子电感为

Ｌｄｑ＝
Ｌｄ ０
０ Ｌ[ ]

ｑ
（１２）

利用Ｐａｒｋ变换将式（１２）转化为 α－β坐标系中
定子电感表达式：

Ｌαβ＝
Ｌ＋ΔＬｃｏｓ２θｅ －ΔＬｓｉｎ２θｅ
－ΔＬｓｉｎ２θｅ Ｌ－ΔＬｃｏｓ２θ[ ]

ｅ
（１３）

其中，Ｌ＝ Ｌｄ＋Ｌ( )ｑ ／２为平均电感，ΔＬ＝ Ｌｄ－Ｌ( )ｑ ／２
为半差电感。

那么在估计转子的 ｄ^－ｑ^坐标系中，高频电压和
电流之间的关系式为

ｄｉ^ｓｄｉｎ
ｄｔ

ｄｉ^ｓｑｉｎ
ｄ













ｔ

＝
ｃｏｓθ

～

ｅ －ｓｉｎθ
～

ｅ

ｓｉｎθ
～

ｅ ｃｏｓθ
～







ｅ

１
Ｌｄ

０

０ １
Ｌ











ｑ

·

ｃｏｓθ
～

ｅ ｓｉｎθ
～

ｅ

－ｓｉｎθ
～

ｅ ｃｏｓθ
～







ｅ

ｕ^ｓｄｉｎ

ｕ^ｓ






ｑｉｎ

（１４）

其中：ｕ^ｓｄｉｎ、ｕ^
ｓ
ｑｉｎ，以及 ｉ^

ｓ
ｄｉｎ、ｉ^

ｓ
ｑｉｎ分别为估计转子

同步旋转坐标系中 ｄ^－ｑ^轴的高频电压和高频电流分
量。如果用Ｌ和ΔＬ来表述，则式（１４）可以重写为

ｄｉ^ｓｄｉｎ
ｄｔ＝

１
Ｌ２－ΔＬ２

·

Ｌ＋ΔＬｃｏｓ２θ
～

( )ｅ ｕ^
ｓ
ｄｉｎ＋ΔＬｓｉｎ２θ

～
( )ｅ ｕ^

ｓ[ ]ｑｉｎ

ｄｉ^ｓｑｉｎ
ｄｔ＝

１
Ｌ２－ΔＬ２

·

ΔＬｓｉｎ２θ
～

( )ｅ ｕ^
ｓ
ｄｉｎ＋ Ｌ－ΔＬｃｏｓ２θ

～
( )ｅ ｕ^

ｓ[ ]

















ｑｉｎ

（１５）

脉振高频电压注入法的原理是在同步旋转坐标

系中 ｄ^轴注入高频正弦电压信号：

ｕ^ｓｄｉｎ＝ｕｉｎｃｏｓωｉｎｔ

ｕｓ^ｑｉｎ
{ ＝０

（１６）

ｕｉｎ、ωｉｎ分别为注入信号的幅值和频率。将式
（１６）代入式（１５）为

ｄｉｓ^ｄｉｎ
ｄｔ＝

ｕｉｎｃｏｓωｉｎｔ
Ｌ２－ΔＬ２

Ｌ＋ΔＬｃｏｓ２θ
～

( )ｅ

ｄｉｓ^ｑｉｎ
ｄｔ＝

ｕｉｎｃｏｓωｉｎｔ
Ｌ２－ΔＬ２

ΔＬｓｉｎ２θ
～

( )










ｅ

（１７）
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再积分可得高频电流方程式：

ｉ^ｓｄｉｎ＝
ｕｉｎｓｉｎωｉｎｔ
ωｉｎ Ｌ

２－ΔＬ( )２
Ｌ＋ΔＬｃｏｓ２θ

～
( )ｅ

ｉ^ｓｑｉｎ＝
ｕｉｎｓｉｎωｉｎｔ
ωｉｎ Ｌ

２－ΔＬ( )２
ΔＬｓｉｎ２θ

～
( )









 ｅ

（１８）

从式（１８）可以看出，如果 ΔＬ≠０（即 ｄｑ轴电感
不相等），则估计同步坐标系中的高频电流分量都与

估计误差角 θ
～

ｅ相关。当 θ
～

ｅ＝０时，ｑ^轴高频电流分

量为０，所以通过对 ｑ^轴高频电流信号进行调理来获
得转子的位置和速度。文献［９］中向ｑ轴通入高频测
试电压，但是向 ｑ轴注入信号往往会引发额外的脉
动，实际采用不多。

转子位置估计的方法是根据跟踪观测器。先提

取 ｑ^轴的高频信号再对其进行处理，然后经过低通
滤波器（ＬＰＦ）得到观测器输入信号：

ｆθ
～

( )ｅ ＝ＬＰＦ ｉ^
ｓ
ｑｉｎｓｉｎωｉｎ( )ｔ＝

ｕｉｎΔＬ
２ωｉｎ Ｌ

２－ΔＬ( )２
ｓｉｎ２θ

～

ｅ

（１９）
当误差很小时可以将其线性化为

ｆθ
～

( )ｅ ＝
ｕｉｎ Ｌｑ－Ｌ( )ｄ
４ωｉｎＬｄＬｑ

ｓｉｎ２θ
～

ｅ≈２ｋεθ
～

ｅ （２０）

其中，ｋε＝
ｕｉｎ Ｌｑ－Ｌ( )ｄ
４ωｉｎＬｄＬｑ

不难发现，当调节使得ｆθ
～

( )ｅ ＝０，那转子误差也
为零，即转子位置估计值收敛为实际值。采用脉振高

频注入的无位置传感器控制系统框图如图６所示。

图６　脉振高频电压注入控制系统框图

３　仿真建模及实验分析
仿真模型直流侧电压Ｕｄｃ＝３１１Ｖ，ＰＷＭ开关频率

ｆｐｗｍ＝１０ｋＨｚ。在零低速起动阶段分别采用 ＩＦ、ＶＦ、
ＨＦＩ控制策略，达到电机额定转速１０％的时候切换成
滑模控制策略，切换函数为加权算法。电机系统参数

如表１所示。
表１　电机主要参数

参数 参数值 参数 参数值

极对数 ４ 额定转速ｎ／（ｒ／ｍｉｎ）２５００
额定转矩ＴＮ／Ｎｍ ４ 定子电阻Ｒ／Ω １１０８
最大转矩Ｔｍａｘ／Ｎｍ １３ 定子电感Ｌ／ｍＨ ３７６

转动惯量Ｊ／（ｋｇ·ｃｍ２）１１００×１０－３ 额定电流Ｉ／Ａ ４

额定电压Ｕ／Ｖ ３１０ 额定功率Ｐ／ｋＷ １

３１　开环ＶＦ控制

给定转速由斜坡函数产生，转速为稳定在

３００ｒ／ｍｉｎ；然后根据：
ｆ＝ｐｎ×ｎ／６０ （２１）

计算出频率。为了保证起动的平缓，设置２０Ｖ的
补偿电压，同样为了避免电压补偿对 Ｖ／Ｆ常数的影
响采用了图７的ｂ线斜率给定方式。当设定的目标转
速ｎ为３００ｒ／ｍｉｎ时，电机所在的频率低于 ｆＮ／２，所
以Ｖ／ｆ常数为（ＵＮ／２－２０）／（ｆＮ／２）。图８为 ＶＦ开环
起动转速波形。

图７　改进的定子阻抗电压补偿
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图８　ＶＦ起动控制转速曲线

图９为ＶＦ起动在２５０转切换ＳＭＯ的转速、三相
定子电流和转子位置波形。图９（ａ）可以看到电机以
１０００加速度开环起动，在接近０速时波动较大，当加
速至２５０ｒ／ｍｉｎ时，切换至滑模观测器控制并再达到
１５００ｒ／ｍｉｎ后稳定。图 ９（ｂ）为三相定子电流波形，
在起动短暂波动后成稳定三相正弦波且幅值线性增

加，在转速达到切换要求之后，定子电流突变然后迅

速恢复稳定。图９（ｃ）为转子位置波形，初始时转速
为０，滑模观测器估算的不能对位置角０和２π两者
进行判断，等到转速上升后，转子位置误差则迅速

减小。

图９　ＶＦ切换滑膜实验结果

３２　单电流闭环ＩＦ控制
给定电流幅值为 ４Ａ，给定加速度设置为 １０００，

通过积分再限幅得到转速ｎ，在根据式（２１）计算出频
率，乘以２π后得到角速度，再对角速度进行积分减
去π／２后得到虚拟 ｄｑ角度位置信息。加速度设置不
能过大，根据公式（８）可知，如果带载起动，加速过
大会导致产生的转矩小于负载转矩，从而起动失败。

设置转速为３００ｒ／ｍｉｎ。ＩＦ单闭环转速波形如图１０所
示。相比较ＶＦ控制而言，多了电流环反馈，使得转
速达到设定值后迅速稳定。

图１０　ＩＦ起动控制转速曲线

图１１为ＩＦ起动在２００转开始切换 ＳＭＯ的转速、
三相定子电流和转子位置波形。图 １１（ａ）为转速波
形，为了使得切换平滑稳定，在２００～３００ｒ／ｍｉｎ之间
采用了加权算法，转速达到设定值１５００ｒ／ｍｉｎ后迅速
稳定。图１１（ｂ）为三相定子电流波形，定子电流在起
动过程中恒定为幅值４的三相正弦波。在达到２００ｒ／
ｍｉｎ切换速度后，电流发生突变。最后恢复稳定。图
１１（ｃ）为转子位置波形，为了使得转子更容易被拖入
同步，设定的虚拟ｄｑ角度位置始终落后ｄｑ坐标９０°。
在切换至ＳＭＯ后，估算值与实际值的误差迅速减少。
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图１１　ＩＦ切换滑膜实验结果

３３　双闭环ＨＦＩ控制

利用Ｓ函数对电机的状态进行判定，如果电机转
速小于３００ｒ／ｍｉｎ，会产生一个信号使向 Ｄ轴注入高
频信号的模块工作，当转速大于３００ｒ／ｍｉｎ时，电机
控制算法已经完全切换成 ＳＭＯ，这时使这个信号置
０，关闭高频注入模块。高频注入信号大小幅值为２０
Ｖ，频率为 １０００Ｈｚ。注入的幅值调制信号为 ｓｉｎ函
数，幅值大小为１，频率为１０００Ｈｚ。低通滤波器采
用阶数为１的巴特沃斯法，通带边缘频率为１４０Ｈｚ。
高通滤波器采用阶数为２的巴特沃斯法，低通带边缘
频率和高通带边缘频率分别为９８０Ｈｚ、１０２０Ｈｚ。脉
振高频电压信号注入法的转子位置估计方法采用的是

跟踪观测器。

图１２为ＨＦＩ转速波形双闭环控制，使得达到设
定转速后迅速稳定。

图１２　脉振高频电压注入法起动转速曲线
图１３为ＨＦＩ起动在２００ｒ／ｍｉｎ开始转切换 ＳＭＯ

的转速、三相定子电流和转子位置波形。图１３（ａ）为
脉振高频电压注入法转速波形。图１３（ｂ）为三相定子
电流波形，在初始加速阶段有较大突变电流。图 １３
（ｃ）为转子位置波形，在加速到设定速度后，位置跟
踪迅速稳定。

ＶＦ是完全开环控制，控制方法和实现都比较简
单，但是在起动阶段需要进行电压补偿，加速度波动

较大，起动阶段定子电流较大，且如果 Ｖ／Ｆ曲线如
果出现误差会影响系统的带载能力。ＩＦ控制是单电流

环控制，其控制能力和稳定性相比较 ＶＦ开环提高不
少，但是对于电机的加速度有较大限制，一旦动态加

速度超过上限，会导致功角自平衡被破坏，造成失

步。高频脉振电压信号注入法是双闭环控制，控制稳

定性高，利用电机凸极效应过去位置信息，能较好的

实现电机零低速时的无位置传感器控制。相比较于

ＶＦ和ＩＦ控制，其控制稳定，加速时间短，位置估算
准确等优点。

图１３　脉振高频电压注入切换滑膜实验结果

４　结　论

本文分析了三种不同的零低速起动方式原理，针

对永磁同步电机在零速起动、低速切换传统滑模观测

器分别搭建Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真模型，比较了 ＶＦ、ＩＦ、ＨＦＩ
的零低速起动，系统稳定性能。提出了新的 ＶＦ的电
压补偿曲线。并对三种起动方法转速波形，定子电流

波形，转子位置波形等关键性指标进行仿真和分析，

（下转第５９页）
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基于嵌入式技术的施工升降机多电机同步控制方法

王增科

（中铁二十三局集团轨道交通工程有限公司，上海 ２０００００）

摘　要：为提升施工升降机的自动化控制水平，设计基于嵌入式技术的施工升降机多电机同步控制方法。选取型号
为ＳＴＭ３２Ｆ４０７的嵌入式芯片，作为多电机同步控制的嵌入式微处理器。利用偏差耦合控制方法，将施工升降机的一
台电机速度，与其它电机速度信息反馈结果作差处理。设置多电机速度偏差作为速度补偿信号，利用滑模速度控制

器，使电机的速度误差快速收敛直至趋于０，确定电机控制量。嵌入式芯片依据电机控制量，向电机驱动单元发送
电机控制命令，电机驱动单元接收控制信号后，控制施工升降机的电机运行参数调节，实现施工升降机多电机的同

步控制。实验结果表明，采用该方法控制施工升降机多电机，跟踪误差和同步误差可以降低至１０ｒ／ｍｉｎ，多电机同
步控制性能优越。
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０　引　言

施工升降机是大型工程建设和高层建筑工程建

设中，极为重要的施工机械［１］，施工升降机主要执

行传送施工物料和施工人员的重要任务。目前，施

工电梯的自动化控制水平相对较低。施工电梯属于

大型设备，通常采用多电机同步控制方式进行施工

升降机运行过程中的控制［２４］。施工升降机采用多

电机结构时，多电机未设置物理连接或物理连接结

构过于复杂，增加了同步控制难度。施工升降机实

际运行时，容易受到众多因素影响［５７］，参数调节

难度较高，影响控制精度，同步控制参数的鲁棒性

较差，导致施工升降机的停靠难度与停靠误差过

大［８］。研究施工升降机的多电机同步控制，具有极
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高的必要性，通过多电机的同步控制，提高施工升

降机的使用效率。

多电机同步控制时，需要通过电机之间的信息

交互，实现施工升降机配套电机的同步控制。多电

机同步控制技术是近年来控制领域极为重视的重要

研究方向。赵宏英等人将一种新型的同步补偿器、

模糊自整定滤波器和传统的交叉耦合控制结构相

结合［９］，

依据电机负载转矩和额定速度变化，调节电机

软化系数，降低同步电机的控制误差，缩短电机控

制时间；杨赛东等人设计了二阶线性自抗扰控制

器［１０］，该控制器以速度补偿器为基础，解决电机同

步控制时误差过大的缺陷。以上方法虽然可以实现

电机的同步控制，但是存在控制过程过于复杂，对

电机同步运行效率存在一定影响的缺陷。针对以上

方法在多电机同步控制中存在的问题，研究基于嵌

入式技术的施工升降机多电机同步控制方法，利用

嵌入式技术具有的快速运算性能，提升施工升降机

多电机同步控制性能。

１　施工升降机多电机同步控制方法

１１　基于嵌入式技术的多电机同步控制总体设计

选取嵌入式技术，运行多电机同步控制方法。

嵌入式微处理器体积小，具有较高的可靠性，使用

成本低。选取型号为 ＳＴＭ３２Ｆ４０７的嵌入式芯片，作
为多电机同步控制的嵌入式微处理器。该嵌入式芯

片主频高达１６８ＭＨｚ，闪存大小为１ＭＢ，ＳＲＡＭ大
小为１９２ｋＢ。嵌入式芯片，设置了 ＳＰＩ、Ｉ２Ｃ、ＵＳ
ＡＲＴ等外设接口，可以依据电机实际应用情况，配
置相应资源。

基于嵌入式技术的施工升降机多电机同步控制

的硬件结构图如图１所示。
通过图１的多电机同步控制硬件结构图可以看

出，选取型号为ＳＴＭ３２Ｆ４０７的嵌入式芯片作为多电
机同步控制的嵌入式微控制器，利用该芯片运行多

电机同步控制方法，向电机驱动单元发送电机控制

命令，在电机驱动单元接收控制信号后，控制施工

升降机的多电机，实现施工升降机多电机的同步控

制。通过嵌入式芯片的控制程序，计算施工升降机

多电机的运转步数与圈数，对电机的运行状态进行

实时记录。使用嵌入式芯片的外部接口将电机运行

状态的相关数据传输到微处理器。微处理器运行多

电机同步控制方法，进行运算以及开关状态信息处

理控制，最终同步控制多电机的运转速度。

图１　多电机同步控制硬件结构图

同步控制施工升降机多电机的嵌入式芯片软件

程序设计流程图如图２所示。

图２　嵌入式芯片软件程序设计流程图

通过图 ２的嵌入式芯片软件程序设计流程图，
设计嵌入式芯片软件，对多电机进行同步控制。图

２中，嵌入式芯片无法正常运行时，自动转换至维
护模式，利用维护模式将芯片调整至正常运行状态

后，继续运行多电机同步控制方法。

１２　施工升降机多电机同步控制方法

在对施工升降机多电机之间进行同步控制时，

选取偏差耦合控制方法，将施工升降机其中一台电

机的速度，与其它电机的速度信息反馈结果，进行

·１４·
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分别作差处理。将多电机速度之间的偏差［１１］，作为

施工升降机电机的速度补偿信号，进行补偿控制。

施工升降机多电机同步控制方法的结构图如图 ３
所示。

图３　施工升降机多电机同步控制结构图

分析图３中的施工升降机多电机同步控制结构
图，将速度补偿器设置为多电机同步控制的耦合单

元，通过耦合单元控制施工升降机的全部电机［１２］，

均可以快速响应其它电机的转速变化。

多电机同步控制中，速度补偿器的结构图如图

４所示。

图４　速度补偿器结构图
分析图４的速度补偿器，施工升降机多电机之

间的转动惯量，利用设置的增益进行协调。采用该

方法同步控制施工升降机多电机时，伴随电机数量

的增加，电机速度值的运算量随之增加，控制结构

更加复杂，因此选取高效的速度控制器极为必要。

１３　多电机同步控制的滑模速度控制器

利用滑模速度控制器，使电机的速度误差快速

收敛并趋于 ０。滑模速度控制器的结构图如图 ５
所示。

施工升降机的电机通常为异步电动机，异步电

动机的模型结构较为复杂。利用矢量控制的坐标变

换方法，通过励磁分量和转矩分量表示施工升降机

的定子电流［１３］，分别对电动机的励磁和转矩进行控

制，即通过等效的直流电动机方式，表示异步电动

机的运行状态。选取直流电动机模型进行电机同步

控制研究。依据电机的调速方程，获取电机转速与

电压微分方程，依据速度误差渐近收敛，直至趋于

０的原则，完成电机的滑模切换面的设计。选择
Ｌｙａｐｕｎｏｖ稳定性判据，构造了一个滑模切换函数，
该函数包括滑模切换面和速度跟踪误差两部分。

图５　滑模速度控制器结构图

施工升降机的电机电枢回路方程表达式为

Ｕａ＝ＲＩｄ＋
ＬａｄＩｄ
ｄｔ＋Ｅ （１）

施工升降机的电机转矩Ｔｅ的表达式为
Ｔｅ＝ＣｍＩｄ （２）

施工升降机的电动势方程表达式为

Ｅ＝Ｃｅ ( )ｎｔ （３）
施工升降机的运动方程表达式为

Ｔｅ－ＴＬ＝
Ｄ
３８６
ｄ ( )ｎｔ
ｄｔ （４）

利用以上方程，设置输入量和输出量分别为电

枢电压以及电机转速［１４］，构建电机微分方程的表达

式为

Ｔｍｄ ( )ｎｔ
ｄｔ ＝

ＵａＴＬ
Ｃｅ
－
ＲＴＬ
ＣｅＣｍ

－
Ｌａ
ＣｅＣｍ

ｄＴＬ
ｄｔ （５）

式中，Ｒ与Ｕａ为电枢电阻以及给定的电机电压，Ｅ
与Ｌａ为反电动势以及电枢漏磁电感，Ｔｍ与 Ｉｄ为机

电时间常数以及电枢回路电流，ＴＬ与 Ｃｍ为负载转
矩以及额定励磁下的转矩系数， ( )ｎｔ与 Ｄ为电机实
际转速以及电机轴上的飞轮惯量，Ｃｅ为电机的电势
常数。

设：

ａ＝１Ｔｍ

ｂ＝ １
ＣｅＴｍ

ｃ＝１Ｔｍ
Ｒ
ＣｅＣｍ

＋
Ｌａ
ＣｅＣｍ

ｄＴＬ
ｄ( )













ｔ

（６）

可将式（５）转化如式（７）所示。

·２４·
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ｎ·( )ｔ＋ ( )ａｎｔ＝－ｃ＋ｂＵａ （７）

式中， ( )ｎ ｔ表示电机转子的机械转速。
将不确定因素和参数变化加入公式（７）中，将

式（７）转化如式（８）所示。
ｎ·( )ｔ＝ ａ＋Δ( ) ( )ａｎｔ－ ｃ＋Δ( )ｃ＋ ｂ＋Δ( )ｂＵａ（８）

式中，Δａ、Δｂ与 Δｃ分别表示 ａ、ｂ、ｃ的摄动值，
设置摄动范围为±３％。

施工升降机电机速度跟踪误差的表达式为

( )ｅｔ＝ ( )ｎｔ－ ( )ｎ ｔ （９）
电机控制不确定项的表达式为

( )ｆｔ＝Δａｎ－Δ( )ｃｔ＋ΔｂＵａ （１０）

设电机控制的期望误差，以指数衰减形式［１５］，

逐渐收敛直至趋于０，可将跟踪误差转化为
ｅ·( )ｔ＝ ｋ－( ) ( )ａｅｔ （１１）

式中，ｋ表示控制系数， ｋ－( )ａ＜０。
综合以上公式，设计电机同步控制的滑模切换

面的表达式为

Ｓ( )ｔ＝ｅ( )ｔ－∫
ｔ

０

( )ｋ－ａｅ( )ｔｄｔ （１２）

依据滑模切换面设计滑模速度控制器，其中的

Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数表达式为

( )Ｖｔ＝１２ ( ) ( )ＳｔＳ ｔ－１ （１３）

对式（１３）求导，其导数用 Ｖ· ( )ｔ表示。为了满足
Ｖ·( )ｔ≤０条件，构造 ( )ｕｔ表达式为

( )ｕｔ＝ ( )ｋｅｔ－ξｓｉｇｎ ( )( )Ｓｔ （１４）
式中， ( )Ｓｔ与 ξ分别表示滑模切换函数以及切换
增益。

为了保障施工升降机的电机速度，精准跟踪给

定的期望速度，任何条件下，电机控制的切换增益

均应该满足 ξ ( )ｆｔ 条件。可将 Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数转
化为

Ｖ·( )ｔ＝ ( )Ｓｔ －ξｓｉｇｎ ( )Ｓｔ＋ ( )[ ]ｆｔ
≤－ ξ－ ( )( ) ( )ｆｔ Ｓｔ ≤０

（１５）

以Ｌｙａｐｕｎｏｖ第二方法为基础可知，当 ( )Ｖｔ为正
定时， ( )Ｖｔ为负定。当 ( )Ｓｔ趋于无穷时， ( )Ｖｔ同样
趋于无穷，在平衡原点 ( )Ｓｔ＝０的条件时，控制方
法趋于稳点平衡点发展。

综合以上公式，获取施工升降机多电机同步控

制中，速度控制器的控制速度参考电压表达式为

Ｕａ ＝
１
ｂ ( )ｋｅｔ－ξｓｉｇｎ ( )Ｓｔ＋ａｎ· ( )ｔ ＋[ ]ｃ （１６）

利用以上过程，获取理想的施工升降机的多电

机同步控制结果。

２　实验分析

为了验证所研究的施工升降机多电机同步控制

性能，研究对象选择南明区二戈寨东站货场周边棚

户区改造项目的施工升降机，设置了３台配套电机，
施工升降机及电机的技术参数如表１所示。

表１　施工升降机及电机技术参数

项目 参数 备注

额定载重量／ ２０００ －　

额定安装或拆卸载

重量／
１０００ －

额定提升速度

／（ｍ／ｍｉｎ）
３４（０—４０）

减速器速

比 １：１６

最大提升

高度／ｍ
２４３

本工程运行

高度 １４０ｍ

吊笼空间

（长×宽×高）／

（ｍ×ｍ×ｍ）

１９×１３×２４ －

地面基础至笼底高度／ｍ ０４６ －

附墙架附墙间距／ｍ ≤９ 本工程 ９ｍ一道

导轨架自由端高度／ｍ ≤７５ －

电源电压／Ｖ ３８０Ｖ±５％ －

电机功率／ｋＷ ２×１２５ ＪＣ＝２５％

额定工作电流／Ａ ２×２７ －

标准节重量／ １１０
６５０ｍｍ×３００ｍｍ×

１５０８ｍｍ

单吊笼自重（含传

动机构）／
１５７０ －

整机自重／ｔ ２５５ Ｈ＝２５０ｍ

安全器型号 　　　　　　ＳＡＪ４０－１２Ａ

　　采用 Ｓｉｍｕｌｉｎｋ软件，构建工程升降机的无刷直
流电机仿真模型。构建的仿真模型的转速模拟结果

如图６所示。

图６　仿真电机模型转速模拟结果

·３４·
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通过图６实验结果可以看出，所构建的电机模
型模拟结果，电机起动响应速度快，转速平稳，可

以快速跟踪电机的参考信号，具有较快的响应速度。

在突加负载时，电机转速可以快速下降。通过调节

电机电流环，增加电机的输出转矩，保障电机转速

快速达到目标值。施工升降机的电机控制过程中，

具备带负载的能力。图 ６结果表明，Ｓｉｍｕｌｉｎｋ软件
构建的无刷直流电机模型，满足理论分析结果，电

机运行稳定，便于后续多电机同步控制性能测试。

在零初始时刻，给定施工升降机１２００ｒ／ｍｉｎ的
转速，采用本文方法以及未采用本文方法同步控制

电机时，电机的启动特性对比结果如图７所示。

图７　电机起动特性对比结果

图７实验结果可以看出，采用本文方法对施工
升降机进行多电机同步控制，施工升降机的多个电

机，均可以快速到达目标转速，３个电机达到目标
转速的同步性较高。进一步分析图 ７的对比结果，
未采用本文方法同步控制施工升降机的多电机时，３
个电机在较长的时间，分别到达目标转速，同步性

较差。本文方法具有良好的同步控制性能，为施工

升降机的可靠运行提供良好的基础。

为了进一步验证本文方法的同步控制性能，统

计多电机同步运行时，电机的转动位移曲线，统计

结果如图８所示。
图８实验结果可以看出，采用本文方法对施工

升降机进行同步控制时，电机的转动位移曲线基本

相同，未使用本文方法同步控制施工升降机电机时，

电机２和电机３的转动曲线时刻低于电机１，直至最
终仍然未能实现同步。实验结果验证本文方法具有

良好的同步控制性能，保障多电机的转动位移一致。

图８　转动位移统计结果

设置施工升降机的电机供电电压为２０Ｖ，依据
电机实际运行情况，设置施工升降机配套电机的调

速区间为［１５００ｒ／ｍｉｎ，３５００ｒ／ｍｉｎ］。受电机实际情
况影响，电机的转速输出存在一定的波动，统计施

工升降机运行过程中的电机转速平均值。电机运行

时的跟踪误差与同步误差统计结果如表２所示。
表２　多电机运行误差

参考转速

／（ｒ／ｍｉｎ）

跟踪误差／（ｒ／ｍｉｎ） 同步误差／（ｒ／ｍｉｎ）

控制前 控制后 控制前 控制后

１５００ １８６４ ９５８ ３５６１ ８４６

１９００ ３７５２ ８４６ ２９５４ ７８４

２３００ １８４５ ７８５ ２８４１ ９１５

２７００ １６６４ ６８５ ３３５２ ７５２

３１００ ２８４６ ７１８ ２９４５ ８１１

３５００ ３８４６ ６８８ ３７５８ ６８５

　　表２实验结果可以看出，采用本文方法同步控
制施工升降机配套电机，相比于未同步控制前，电

机的跟踪误差和同步误差有了明显的降低。本文方

法同步控制多电机，在施工升降机运行时，其跟踪

误差和同步误差可以降低至１０ｒ／ｍｉｎ，验证本文方
法可以保障多电机的跟踪精度以及同步精度。以上

实验结果表明，采用本文方法同步控制施工升降机

·４４·
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多电机，具有一定的同步控制有效性，本文方法采

用了嵌入式技术，控制性能稳定，可以消除多电机

同步运行时的跟踪误差和同步误差，具有较高的同

步性能，以及良好的动态响应性能。

３　结　论

建筑施工过程中，施工升降机的电机同步控制

极为重要，通过高效的同步控制方法，保证施工升

降机的运行稳定性。利用嵌入式技术，实现施工升

降机运行过程中，多电机同步运行的高效控制。通

过实验验证采用该方法同步控制施工升降机多电机，

有效兼顾电机的跟踪误差与同步误差，降低控制抖

振。通过施工升降机的多电机同步控制，提升升降

机的运输效率，保障了建筑施工企业的安全、稳定。
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基于电机母线电流的低成本纹波 －方波转换策略
周　满１，３，王立献２，江华侨２，曹晓鹏２，李冬辉３

（１．中国科学院长春光学精密机械与物理研究所，长春 １３００３３；２．宁波帅特龙集团有限公司，浙江 宁波 ３１５０００；
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摘　要：为降低汽车产品自主防夹的成本，对纹波防夹的关键技术———纹波转换技术展开研究。提出了低成本的硬
件纹波－方波转换方案，采用低成本的电容电阻设计采样电路、微分电路、滤波电路，有效滤除信号中的高频噪声
及直流成分。同时，为进一步降低硬件成本，提出了基于软件的低成本纹波－方波转换方案，通过软件处理实现硬
件的滤波、微分、比较器等功能，进而实现低成本的纹波－方波转换。最后，通过试验表明，正常运行阶段，基于
硬件的纹波转换方案和基于软件的纹波转换方案均能实现纹波－方波转换，基本无误转换问题；电机启动阶段，硬
件纹波转换方案存在两个误转换，软件纹波转换方案存在四个误转换，均远小于系统允许误差。两种低成本转换方

案均能满足系统要求。

关键词：电流纹波；纹波－方波转换；防夹控制；电机
中图分类号：ＴＰ２７３　　　　文献标志码：Ａ　　　　文章编号：１００１６８４８（２０２４）０４００４６０６

ＬｏｗｃｏｓｔＲｉｐｐｌｅｔｏｓｑｕａｒｅＷａｖｅＣｏｎｖｅｒｓｉｏｎＳｔｒａｔｅｇｙＢａｓｅｄｏｎ
ＭｏｔｏｒＢｕｓＣｕｒｒｅｎｔ

ＺＨＯＵＭａｎ１，３，ＷＡＮＧＬｉｘｉａｎ２，ＪＩＡＮＧＨｕａｑｉａｏ２，ＣＡＯＸｉａｏｐｅｎｇ２，ＬＩＤｏｎｇｈｕｉ３

（１．ＣｈａｎｇｃｈｕｎＩｎｓｔｉｔｕｔｅｏｆＯｐｔｉｃｓ，ＦｉｎｅＭｅｃｈａｎｉｃｓａｎｄＰｈｙｓｉｃｓ，ＣｈｉｎｅｓｅＡｃａｄｅｍｙｏｆＳｃｉｅｎｃｅｓ，
Ｃｈａｎｇｃｈｕｎ１３００３３，Ｃｈｉｎａ；２．ＮｉｎｇｂｏＳｈｕａｉｔｅｌｏｎｇＧｒｏｕｐＣｏ．，ＬＴＤ．，ＮｉｎｇｂｏＺｈｅｊｉａｎｇ３１５１５７，

Ｃｈｉｎａ；３．ＴｉａｎｊｉｎＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙ，Ｔｉａｎｊｉｎ３０００７２，Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ：Ｉｎｏｒｄｅｒｔｏｒｅｄｕｃｅｔｈｅｃｏｓｔｏｆａｎｔｉｐｉｎｃｈｃｏｎｔｒｏｌｏｆａｕｔｏｍｏｂｉｌｅｐｒｏｄｕｃｔｓ，ｔｈｅｒｉｐｐｌｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ
ｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙｉｎｔｈｅｋｅｙｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙｏｆｒｉｐｐｌｅａｎｔｉｐｉｎｃｈｗａｓｓｔｕｄｉｅｄ．Ａｌｏｗｃｏｓｔｈａｒｄｗａｒｅｒｉｐｐｌｅｓｑｕａｒｅｗａｖｅ
ｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｓｃｈｅｍｅｗａｓｐｒｏｐｏｓｅｄ．Ｔｈｅｓａｍｐｌｉｎｇｃｉｒｃｕｉｔ，ｄｉｆｆｅｒｅｎｔｉａｌｃｉｒｃｕｉｔａｎｄｆｉｌｔｅｒｉｎｇｃｉｒｃｕｉｔｗｅｒｅｄｅｓｉｇｎｅｄ
ｂｙｕｓｉｎｇｌｏｗｃｏｓｔｃａｐａｃｉｔａｎｃｅａｎｄｒｅｓｉｓｔａｎｃｅｔｏｅｆｆｅｃｔｉｖｅｌｙｆｉｌｔｅｒｏｕｔｈｉｇｈｆｒｅｑｕｅｎｃｙｎｏｉｓｅａｎｄＤＣｃｏｍｐｏｎｅｎｔｓ
ｉｎｔｈｅｓｉｇｎａｌ．Ａｔｔｈｅｓａｍｅｔｉｍｅ，ｉｎｏｒｄｅｒｔｏｆｕｒｔｈｅｒｒｅｄｕｃｅｔｈｅｈａｒｄｗａｒｅｃｏｓｔ，ａｌｏｗｃｏｓｔｒｉｐｐｌｅｔｏｓｑｕａｒｅ
ｗａｖｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｓｃｈｅｍｅｂａｓｅｄｏｎｓｏｆｔｗａｒｅｗａｓｐｒｏｐｏｓｅｄ．Ｔｈｅｈａｒｄｗａｒｅｆｕｎｃｔｉｏｎｓｓｕｃｈａｓｆｉｌｔｅｒｉｎｇ，ｄｉｆｆｅｒｅｎ
ｔｉａｌ，ａｎｄｃｏｍｐａｒａｔｏｒｗｅｒｅｒｅａｌｉｚｅｄｔｈｒｏｕｇｈｓｏｆｔｗａｒｅｐｒｏｃｅｓｓｉｎｇ，ｔｈｅｒｅｂｙａｃｈｉｅｖｉｎｇｌｏｗｃｏｓｔｒｉｐｐｌｅｔｏｓｑｕａｒｅ
ｗａｖｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ．Ｆｉｎａｌｌｙ，ｔｈｅｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔｓｈｏｗｓｔｈａｔｉｎｔｈｅｎｏｒｍａｌｏｐｅｒａｔｉｏｎｓｔａｇｅ，ｔｈｅｒｉｐｐｌｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ
ｓｃｈｅｍｅｂａｓｅｄｏｎｈａｒｄｗａｒｅａｎｄｔｈｅｒｉｐｐｌｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｓｃｈｅｍｅｂａｓｅｄｏｎｓｏｆｔｗａｒｅｃａｎｒｅａｌｉｚｅｔｈｅｒｉｐｐｌｅｓｑｕａｒｅ
ｗａｖｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ，ａｎｄｔｈｅｒｅｉｓｂａｓｉｃａｌｌｙｎｏｅｒｒｏｒｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｐｒｏｂｌｅｍ．Ｉｎｔｈｅｍｏｔｏｒｓｔａｒｔｕｐｐｈａｓｅ，ｔｈｅｒｅａｒｅ
ｔｗｏｆａｌｓｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｓｉｎｔｈｅｈａｒｄｗａｒｅｒｉｐｐｌｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｓｃｈｅｍｅ，ａｎｄｆｏｕｒｆａｌｓｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｓｉｎｔｈｅｓｏｆｔｗａｒｅ
ｒｉｐｐｌｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎｓｃｈｅｍｅ，ｗｈｉｃｈａｒｅｆａｒｌｅｓｓｔｈａｎｔｈｅａｌｌｏｗａｂｌｅｅｒｒｏｒｏｆｔｈｅｓｙｓｔｅｍ．Ｂｏｔｈｌｏｗｃｏｓｔｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ
ｓｃｈｅｍｅｓｃａｎｍｅｅｔｔｈｅｓｙｓｔｅｍｒｅｑｕｉｒｅｍｅｎｔｓ．
Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：ｃｕｒｒｅｎｔｒｉｐｐｌｅ；ｒｉｐｐｌｅｓｑｕａｒｅｗａｖｅｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ；ａｎｔｉｐｉｎｃｈｃｏｎｔｒｏｌ；ｅｌｅｃｔｒｉｃａｌｍａｃｈｉｎｅｒｙ

收稿日期：２０２３ ０９ １５
基金项目：国家自然科学基金资助项目（６１８７３１８０）
作者简介：周　满（１９８８），男，博士后，助理研究员，研究方向为电动舵机及光电平台稳定跟踪控制技术。

０　引　言
随着科技进步及用户对物质文化需求的提升，

人们对汽车的舒适性、安全性、科技感也有了更高

的要求，各大汽车零部件厂商开始追随消费者的理

念，改变研发方向，竞相开展商业竞争。目前越来
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越多的汽车零部件朝着电动化、智能化方向发展，

如电动车窗、隐藏式外门把手、电动遮阳帘等［１３］，

其电动化的发展大幅提升了用户的舒适感，但也存

在夹手等问题，在汽车的使用过程中带来了巨大的

安全隐患，为此国内外诸多学者、车企对此展开

研究［４］。

目前使用较多的是霍尔防夹策略与纹波电流防

夹策略。两者区别主要在于霍尔防夹策略通过捕获

霍尔方波脉冲进行位置估计，纹波防夹策略需要进

行纹波－方波转换，然后捕获方波脉冲进行位置估
计。霍尔防夹策略较为简单，因而得到广泛应用，

纹波防夹策略虽实现难度较大，但其无需霍尔传感

器和磁铁，可有效较低成本，因而受到诸多学者和

车企的关注［５８］。

纹波防夹控制方面国内起步较晚，市面上成熟

的产品较少，为降低现有防夹策略的硬件成本，提

高产品竞争力，对纹波防夹的关键技术 －纹波转换
技术展开研究，提出低成本的纹波－方波转换策略。

１　系统简介

１１　纹波电机组成

纹波电机与普通直流有刷电机相同，由定子、

转子、电刷、换向片四部分组成，其结构如图１所
示。定子由两级永磁体构成，转子由多个线圈组成，

当线圈通电以后，会形成磁场，与定子中磁极作用

开始转动。在换向片和电刷作用下，线圈中的电流

周期性改变，进而保证旋转过程中线圈受到的力矩

方向不变，从而让转子保持固定方向旋转。

图１　电机结构图

１２　工作原理

有刷电机旋转过程中，由于电刷与换相片接触

存在两种不同状态，导致其切换时回路电阻存在差

异，从而产生周期性电流纹波，合理利用电机的纹

波的特性，通过统计纹波数量可实现其位置估计，

实现防夹控制［９］。两种接触状态如图２所示。

１３　电机纹波分析

设电机共有２ｎ个换相片，单个绕组阻值为 Ｒ，
则碳刷接触一个换相片时回路总阻值ＲＭ１为

图２　电刷与换相片两种接触状态

ＲＭ１＝ｎＲ／２ （１）

碳刷接触两个换相片时回路总阻值Ｒ′Ｍ１为

Ｒ′Ｍ１＝ ｎ( )－１Ｒ／２ （２）
因此，纹波电机的回路总阻值波动ΔＲＭ１为

ΔＲＭ１＝０５Ｒ （３）
同理，假设电机共有２ｎ＋１个换相片，则碳刷

接触一个换相片时回路总阻值ＲＭ２为
ＲＭ２＝ｎｎ( )＋１Ｒ／（２ｎ＋１） （４）

碳刷接触两个换相片时回路总阻值Ｒ′Ｍ２为

Ｒ′Ｍ２＝ｎＲ／２ （５）
因此，纹波电机的回路总阻值波动ΔＲＭ２为

ΔＲＭ２＝ｎＲ／（４ｎ＋２） （６）
由两个阻值波动式（３）和式（６）可以看出，偶数

个换相片时阻值波动较大，电流纹波幅值比奇数时

要大，为此选择偶数个换相片的电机作为纹波电机。

目前纹波 －方波转换技术主要通过硬件实现，
硬件电路复杂，且所用的元器件成本较高，为此考

虑进行低成本化研究，设计一种低成本的纹波转换

方案。

２　基于硬件的纹波－方波转换设计

电机纹波信号幅值较小，受回路噪声影响，直

接检测电机纹波难度较大，需将纹波信号进行滤波、

放大等处理后，再将其转换为方波信号，便于处理

器进行信号捕获。系统的组成及工作原理框图如图

３所示。

图３　硬件纹波－方波转换原理框图

为降低系统成本，采样电阻采集电机母线电流，

并使用 ＲＣ微分电路过滤电路直流部分，再通过 ＲＣ
滤波电路进行低通滤波，过滤电流中的高频噪声。

·７４·
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运放电路及比较器采用一块双通道运放芯片进行设

计，降低成本，同时实现纹波信号的放大及方波

转换。

２１　微分电路设计

因电机母线电流中存在直流成分，且直流部分

受电机运行状态、外部负载阻力、供电电压波动等

影响较大，将影响纹波波形的辨识及比较器比较电

压的设定，需剔除纹波中的直流成分，ＲＣ微分电路
基本原理如图４所示。

图４　ＲＣ微分电路基本原理图

ＲＣ微分电路由电容、电阻串联组成，令输入电
压为ｕｉ（ｔ），电容器 Ｃ上电压为 ｕｃ（ｔ），因电容充放
电速度较快，因此有 ｕｃ（ｔ）≈ｕｉ（ｔ），这时输出电压
为ｕ０（ｔ），有

ｕ０（ｔ）＝Ｒ·ｉｃ＝ＲＣ
ｄｕｃ
ｄｔ≈ＲＣ

ｄｕｉ（ｔ）
ｄｔ （７）

由式（７）可知，输出电压 ｕ０（ｔ）近似地与输入电
压ｕｉ（ｔ）成微分关系，可以有效过滤电路中的直流成
分，有效保留因碳刷换向引起的电流波动。

２２　ＲＣ滤波电路设计

为降低高频噪声对纹波分析及转换的影响，同

时不增加硬件体积及成本，采用 ＲＣ低通滤波电路，
通过一个电容与电阻串联方式，过滤其中的高频噪

声。ＲＣ低通滤波电路基本原理如图５所示。

图５　ＲＣ低通滤波电路基本原理图

将ＲＣ电路的电容两端作为输出端，选择合适
的电阻电容，降低电容器充放电速度，电阻 Ｒ上的
电压ｕＲ（ｔ）近似等于输入电压ｕｉ（ｔ），其输出电压 ｕ０
（ｔ）为

　ｕ０（ｔ）＝ｕｃ（ｔ）＝
１
Ｃ∫
ｕＲ（ｔ）
Ｒ ｄｔ≈ １

ＲＣ∫ｕｉ（ｔ）ｄｔ（８）
上式表明，输出电压 ｕ０（ｔ）与输入电压 ｕｉ（ｔ）近

似地成积分关系，因此也称为积分电路，积分时间

越长，则其截止频率越低，进而实现低通滤波的

功能。

２３　运放电路及比较器电路设计

综合考虑系统研制成本、采样电压方向等因素，

运算放大器及比较器电路采用一颗双通道运放芯片，

可有效降低成本及电路板尺寸，搭建运放电路及比

较器电路如图６所示。

图６　运放及比较器原理图

令电路输入电压为 Ｖ′ｉｎ，输出电压为 Ｖ
′
ｏｕｔ，根据

运算放大器“虚短”“虚断”特性，可推导得到运放电

路放大比例Ｋ为

Ｋ＝
Ｖ′ｏｕｔ
Ｖ′ｉｎ
＝
Ｒ２１＋Ｒ２４
Ｒ２１

（９）

因单限电压比较器与单一电压进行比较，大于

参考电压即进行电压翻转，在电压信号存在干扰时

容易出现误翻转，为此在输出与输入之间增加反馈

网络，即反相型迟滞比较器，提高抗扰动能力，减

小误翻转问题，如图６所示。
令电路输入电压为 Ｖｉｎ，输出电压为 Ｖｏｕｔ，对应

的门限ＶＴＬ和ＶＴＨ。当输入电压Ｖｉｎ＞Ｖ＋时，比较器输
出低电平，输出电压为ＶＯＬ，有

ＶＴＬ＝ Ｒ３８‖Ｒ( )３６ ×
ＶＣＣ

Ｒ３４＋ Ｒ３８‖Ｒ( ){ }
３６
＋

Ｒ３８‖Ｒ( )３４ ×
ＶＯＬ

Ｒ３６＋ Ｒ３８‖Ｒ( ){ }
３４

（１０）

同理，当输入电压Ｖｉｎ＜Ｖ＋时，比较器输出高电
平，输出电压为ＶＯＨ，有

ＶＴＨ＝ Ｒ３８‖Ｒ( )３６ ×
ＶＣＣ

Ｒ３４＋ Ｒ３８‖Ｒ( ){ }
３６
＋

Ｒ３８‖Ｒ( )３４ ×
ＶＯＨ

Ｒ３６＋ Ｒ３８‖Ｒ( ){ }
３４

（１１）

由式子（１０）和式（１１）可得到门限宽度，即回差
电压ΔＵ为

ΔＵ＝ＶＴＨ－ＶＴＬ＝（ＶＯＨ－ＶＯＬ）
Ｒ３８‖Ｒ( )３４

Ｒ３６＋ Ｒ３８‖Ｒ( )３４
（１２）
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当输出状态切换后，干扰电压不超过 ΔＵ则输
出电压值保持不变，因此 ΔＵ越大，比较器抗扰动
能力越强，但其灵敏度随之降低。为此，可根据输

入电压Ｖｉｎ的变化范围，先选择合适的参考电压，即
完成 Ｒ３８‖Ｒ３４的设计，之后设置合适的门限宽度
ΔＵ，根据ΔＵ选择合适的电阻Ｒ３６，实现纹波－方波
转换，同时提高比较器电路的抗干扰能力。

３　基于软件的纹波－方波转换设计

硬件纹波 －方波转换电路较为复杂，且受器件
老化等因素影响较大，为进一步降低系统硬件成本，

同时提高系统的智能性，采用软件对纹波信号进行

处理，实现纹波 －方波转换设计。软件纹波 －方波
转换的组成及工作原理框图如图７所示。

图７　软件纹波－方波转换原理框图

软件纹波 －方波转换系统主要包括采样模块、
双重滤波处理、数据微分处理、阈值比较处理、纹

波计数处理等，其工作原理为：（１）通过采样电阻
采集电机母线电流；（２）对纹波电流进行双重滤波，
剔除其中异常数据后，进行低通滤波，去除高频噪

声信号；（３）对滤波后数据进行微分处理，去除直
流部分，使其位于０轴附近；（４）将微分处理后数据
与设定的阈值进行比较，高于阈值上限输出高电平，

低于阈值下限输出低电平，将纹波信号转换为方波

脉冲信号进行输出；（５）电平做一次翻转，纹波计
数器加一，通过纹波数估计出电机旋转的总圈数，

进而估计出对应的位置。

３１　双重滤波器设计

在电机母线上串联采样电阻，通过处理器自带

的ＡＤＣ引脚对采样电阻两端电压进行采样，此方法
元器件数量少、成本低，但其缺点是噪声较大，尤

其是电机起动阶段，存在较大尖峰脉冲扰动，为有

效滤除电流纹波中的尖峰脉冲、高频噪声等干扰信

号，对其进行双重滤波。为保证隐藏式外门把手控

制器成本可控，所选用处理器多为车规级８位单片
机，其主频较低、运算速度较慢，因此选用较为简

单的限幅滤波和一阶低通滤波算法。

３１１　限幅滤波算法设计
根据实际测试效果发现，ＰＷＭ调制频率小于

２０ｋＨｚ时，采用软起动方式，在电机起动过程中采
集到的电流信号中存在明显的尖峰脉冲，脉冲斜率

较大，明显大于电机起动及堵转时的电流斜率。

定义电流两次采集间的斜率为ｋ，电机堵转及起

动时的电流斜率阈值为 ｋｍｉｎ ｋ[ ]ｍａｘ，当前电流信号

为ｉ（ｔ），上一时刻电流信号为ｉ（ｔ－１），对其进行处
理后输出电流数据为 ｉ１（ｔ），处理逻辑如式（１３）
所示。

ｉｆ ｋ＜ｋｍｉｎ，ｉ１（ｔ）＝ｉ（ｔ－１）

ｉｆ ｋ＞ｋｍａｘ，ｉ１（ｔ）＝ｉ（ｔ－１）

ｅｌｓｅ ｉ１（ｔ）＝ｉ（ｔ
{

）

（１３）

即本次电流斜率超出阈值范围，则剔除本次采

样值。此方法优点是可以有效克服软起动时引起的

脉冲干扰，但无法过滤高频噪声信号，为此增加低

通滤波。

３１２　一阶低通滤波算法设计
通过软件实现 ＲＣ低通滤波器的功能，其对周

期干扰具有较好的抑制作用，且其算法较为简单，

易于在８位单片机上进行实现。其数学表达式为
Ｙ（ｔ）＝αＸ（ｔ）＋（１－α）Ｙ（ｔ－１） （１４）

其中，α为滤波系数，Ｘ（ｔ）为本次采样值，Ｙ（ｔ－１）
为上次滤波输出值，Ｙ（ｔ）为本次滤波输出值。

因８位单片进行浮点运算效率，为尽量减少乘
除运算，提高运算效率，可将式（１５）整理为

Ｙ（ｔ）＝Ｙ（ｔ－１）＋α［Ｘ（ｔ）－Ｙ（ｔ－１）］ （１５）

３２　微分器设计

在离散系统中，一阶微分算法简单易行，计算

量小，且本系统的电流纹波频率和采样频率都较高，

采用一阶微分方式，能较好地体现出纹波的变化趋

势，因此电流微分后的数据为电流变化率，用 ｋｉ表
示。为简化系统计算过程，直接对相邻两个采样点

的电流值进行差分得到微分结果。即有

ｋｉ（ｔ）＝ｉ１（ｔ）－ｉ１（ｔ－１） （１６）
其中，ｉ１（ｔ）表示滤波处理后ｔ时刻采样点的数值。

电流纹波波形与正弦相似，近似描述为

ｉ１（ｔ）＝ａ·ｓｉｎ（ωｔ）＋ｂ （１７）
经过微分处理后得到的电流变化率ｋｉ为

ｋｉ（ｔ）＝ａω·ｃｏｓ（ωｔ） （１８）
从式（１８）可知，微分后的电流变化率 ｋｉ没有直

流分量，在０轴附近波动，且波动频率与纹波频率

·９４·
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保持一致，因此可根据通过 ｋｉ幅值实现纹波 －方波
转换。

３３　阈值比较器设计

为提高比较器的抗干扰能力，在比较时设定一

定的阈值，大于阈值上限及低于阈值下限时，进行

电平翻转。令转换后输出数据为 ｚ（ｔ），比较器阈值

设置为［ｍｍｉｎ ｍｍａｘ］，具体处理逻辑如式（１９）所示。

ｉｆ ｋｉ＜ｍｍｉｎ，ｚ（ｔ）＝１

ｉｆ ｋｉ＞ｍｍａｘ，ｚ（ｔ）＝０

ｅｌｓｅ ｚ（ｔ）＝ｚ（ｔ－１
{

）

（１９）

即本次电流斜率超出阈值上限，输出低电平；

低于阈值下限，输出高电平；介于阈值范围内，电

平不翻转。此方法优点是没有乘除运算，计算效率

高，同时可有效克服噪声引起的干扰。

４　试　验

４１　试验平台

为验证低成本纹波 －方波转换效果，选用纹波
电机对上述方法进行对比测试，测试设备主要包括

纹波电机、磁铁、霍尔传感器、纹波－方波转换板、
电源、示波器等，试验平台如图８所示。电机输出
轴前端交错布置４枚磁铁，磁铁正前方布置一块霍
尔传感器，电机旋转一圈输出两个方波脉冲；纹波

电机旋转一圈输出８个纹波信号。

图８　纹波－方波转换测试平台

４２　硬件纹波－方波转换测试

硬件纹波－方波转换效果如图９所示，图９（ａ）
为电机起动段，图 ９（ｂ）为电机正常运行阶段。其
中，图中黄线曲线１为通过采样电阻采集的原始纹
波信号；绿色曲线２为霍尔传感器输出方波脉冲信
号；蓝色曲线３为通过采样 ＲＣ微分、ＲＣ滤波、运
放之后的纹波信号；粉色曲线４为通过比较器之后，
输出的方波脉冲信号。

图９　硬件纹波转换与霍尔信号对比图

从图９，对比曲线１、３可知，通过 ＲＣ微分可
有效去除直流成分；ＲＣ滤波可过滤电路中高频噪
声。对比曲线２和曲线４可知，正常运行阶段，一
个霍尔脉冲周期对应４个纹波信号，硬件纹波 －方
波转换准确率高，无误转换、丢波问题；电机起动

阶段，受起动瞬间电流冲击影响，仅第一个霍尔周

期内存在１～２个误转换。

４３　软件纹波－方波转换测试

软件纹波－方波转换效果如图１０～图１２所示。
其中，深蓝色曲线为原始信号，红色为霍尔输出信

号，黄色曲线为限幅滤波输出曲线，紫色曲线为微

分后曲线，绿色为纹波 －方波转换输出，浅蓝色曲
线为一阶低通滤波输出曲线。

图１０　纹波－方波转换图

从图１０可知，通过软件滤波后，信号幅值有所
衰减，高频噪声得到抑制；通过微分处理后的纹波

信号位于０轴附近，有效剔除直流成分；通过阈值
比较后，有效将纹波转为方波信号。

图１１　正常运行阶段转换效果图

·０５·
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图１２　起动运行阶段转换效果图

通过图１１、图１２的局部放大图可知，正常运行
阶段，一个霍尔脉冲周期对应４个纹波信号，软件
纹波－方波转换准确率高，无误转换、丢波问题；
电机起动阶段，在第一个霍尔周期内存在误转换问

题，但误转换个数小于４。
通过硬件及软件的纹波 －方波转换测试可知，

在正常运行阶段纹波 －方波转换准确率较高，基本
无误转换，但在起动阶段，硬件转换方案存在２个
误转换，软件转换方案存在４个误转换。因汽车车
窗、遮阳帘、电动座椅、隐藏式门把手等系统，其

减速比较大，且对位置精度要求较低，以某型隐藏

式外门把手为例，其允许的误转换个数为４０，远大
于本方案的误转换数。

５　结　语

本文为降低自主防夹方案的成本，对纹波防夹

关键技术———电流纹波转换技术展开研究，提出了

基于硬件的低成本纹波 －方波转换策略，通过使用
低成本的电容电阻搭建采样电路、微分电路及滤波

电路，有效过滤电路中的高频噪声及直流成分，并

通过比较器实现方波转换。同时，为进一步降低硬

件成本，通过软件实现硬件的微分、滤波及比较器

等功能，实现纹波 －方波转换。最后，搭建测试平
台，通过与霍尔传感器的对比实验表明，正常运行

阶段硬件及软件方案，均能实现纹波 －方波转换，
转换准确率高，基本没有误转换问题；电机起动阶

段，在第一个霍尔周期内，硬件方案存在２个误转
换，软件方案存在４个误转换，远小于系统的允许
误差，均能满足系统要求。硬件及软件的低成本转

换技术的研究为智能防夹的低成本化提供了参考。
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电动汽车用扁线异步电机性能分析与计算

史俊旭１，吴　霜１，陈致初１，胡勇峰１，杨　斌１，胡　巧２
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摘　要：随着电动汽车行业的高端化发展，异步电机以其优越的性能特点及成熟的制造工艺，成为电动汽车辅驱电
机的首选。为满足高效率、高功率密度、良好的 ＮＶＨ等性能需求，扁线绕组被逐渐应用于电动汽车驱动电机中。
为深入研究交流损耗对扁线电机定子铜耗及效率的影响，揭示扁线电机性能较传统圆线电机的优势所在，本文以一

台自主设计的峰值功率为１４０ｋＷ的扁线绕组异步电机为研究对象，首先，从数学模型与仿真计算两方面出发，分析
了交流损耗的变化规律，并基于考虑交流损耗前、后电机性能的变化情况，说明了扁线绕组的交流损耗是影响电机

效率的关键因素之一。在仿真过程中，为缩短仿真耗时，介绍了一种并行瞬态求解算法在异步电机中的应用原理。

最后，对具有相同定子槽面积及转子结构的扁线电机与圆线电机的性能进行仿真计算与对比分析，结果表明，与圆

线电机相比，扁线电机具有更高的效率、功率密度及更好的热性能等运行特点。

关键词：异步电机；扁线绕组；交流损耗；效率ｍａｐ计算
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　４期 史俊旭等：电动汽车用扁线异步电机性能分析与计算

０　引　言

随着全球环保意识的逐渐提高和可再生能源技

术的不断成熟，电动汽车以其远低于传统燃油车的

温室气体排放量，成为汽车行业发展的主流趋势。

随着核心技术的不断创新和突破，电动汽车行业的

市场竞争力不断提高，根据工信部统计数据，到

２０２２年底，我国电动汽车产、销分别完成７０５８万
辆和６８８７万辆，同比分别增长 ９６９％和 ９３４％，
电动 汽 车 新 车 销 量 已 达 到 汽 车 新 车 总 销 量

的２５６％［１］。

电机作为电动汽车的核心部件，其性能优劣将

直接影响到电动汽车的生命周期与发展前景。随着

电动汽车行业的高端化发展，为了增加汽车的驾驶

性能，尤其是动力性，主驱 ＋辅驱的四驱架构已成
为行业竞相比较的焦点。目前，特斯拉ＭｏｄｅｌＸ，蔚
来ＥＳ８，ＩＤ６Ｘ以及奥迪Ｑ５ｅ－ｔｒｏｎ等电动汽车均采
用永磁电机主驱，异步电机辅驱的电机配置。对于

辅驱电机主要要求其在加速工况中使用，其他工况

以反拖为主，对零扭矩损耗要求高。因此，异步电

机以其较小的拖曳损耗、较低的制造成本以及成熟

的制造工艺，成为电动汽车辅驱电机的首选［２］。

高功率密度、高效率以及低噪声等性能需求，

一直是电动汽车用电机的主要研究方向与亟待解决

的技术难题。近年来，扁线绕组技术逐渐成为提升

车用驱动电机性能的一个热门选择［３］。与传统圆线

绕组电机相比，扁线电机通常有以下几方面优势：

一方面，扁线绕组的导体结构通常为矩形，其在定

子槽中的间距较小，能够达到更高的槽满率，进而

可以有效提升电机的功率密度。同时，由于导体的

截面积较大，使其直流电阻较小，对应的绕组直流

损耗较小，这可以在一定程度上提高电机运行效

率［４］。然而，受趋肤效应与邻近效应影响，这一优

势将随着电机转速的升高，交流损耗的增大而减

小［５］。另一方面，扁线导体在生产过程中先成型，

再将成型绕组沿轴向方向插入定子槽中，因此，扁

线电机具有更小的定子槽口宽度，能够有效降低磁

场谐波与电磁噪声。且由于一个定子槽中导体根数

一般较少，有利于简化绕组成型工艺［６］。此外，由

于导体硬度较高，在加工时可以允许留有较小的端

部伸长量，这使得扁线电机的端部漏感较小，在高

速区的外特性较硬。因此，相比于传统的圆线绕组，

扁线绕组电机在电磁性能、加工工艺以及振动噪声

等方面均有所改善。

现阶段，针对扁线绕组的分析大多围绕永磁电

机展开［７－８］，对于扁线绕组异步电机的研究相对较

少。因此，为了更好地了解扁线异步电机的性能，

本文针对此种类型的电机展开研究。文中以一台峰

值功率１４０ｋＷ的扁线异步电机为基础，首先，对此
类电机的设计步骤进行说明。同时，为缩短异步电

机的仿真耗时，文中采用有限元模型的时间分布算

法进行仿真计算，并给出该方法应用于异步电机的

前提条件。其次，从理论分析与仿真结果两方面，

说明扁线绕组的趋肤效应与邻近效应对电机定子铜

耗的影响。最后，为直观对扁线绕组与圆线绕组电

机进行比较，在定子槽面积相同的条件下，对二者

的电磁性能进行仿真计算，并根据所得结果，给出

扁线电机与圆线电机的差异所在。

１　电动汽车用扁线异步电机方案建模

本小节中，根据给定的异步辅驱电机的技术指

标，对扁线异步电机方案进行设计，得到能够满足

电机性能要求的电机结构参数。同时，由于异步电

机存在较长的瞬态运行周期，利用常规有限元瞬态

场求解器进行仿真时，通常需要较长时间才能使电

机达到瞬态稳定，求解耗时大。针对此问题，本文

介绍一种有限元模型的并行瞬态求解算法在异步电

机中的应用，以降低仿真耗时，并利用此方法对电

机的性能参数进行仿真计算。

１１　电机性能要求与方案设计

异步电机的技术指标如表１所示。根据此技术
指标，对扁线异步电机进行方案设计，其主要的设

计流程如图１所示。
表１　异步电机技术指标

参数 参数值

额定功率ＰＮ／ｋＷ ３２

额定转矩ＴＮ／Ｎｍ ６５

峰值功率Ｐｍａｘ／ｋＷ １４０

峰值转矩Ｔｍａｘ／Ｎｍ ２６０

最高转速ｎｍａｘ／（ｒ／ｍｉｎ） １８０００

ＤＣ电压限值ＵＤＣ／Ｖ ４００

　　异步电机定、转子槽配合的选取，一方面，要
考虑附加损耗、附加转矩、力波次数、振动和噪声

等多方面的影响［９］；另一方面，由于增加转子槽数

基本不改变转子电阻以及槽漏感，对电机启动和低

速性能影响甚微，而其可以减小转子谐波漏感，对

高速转矩具有提升作用，因此，与传统工频异步电

·３５·
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机通常采用的少槽—近槽配合不同，多转子槽数的

选取现已成为车用辅驱异步电机提升高速转矩的一

种有效手段［１０］。

电机的电磁负荷受冷却条件、材料绝缘、功率、

转速等多方面条件决定，电磁负荷高，电机的尺寸

将减小，进而降低材料成本。然而，在电机尺寸一

定的情况下，电负荷的增加将导致铜耗增加，绕组

发热严重，磁负荷的增加将导致电机铁耗增加，铁

心饱和程度增加，这两方面因素均会影响电机出力，

因此，电磁负荷的选取是否合适将直接影响电机性

能的优劣。

图１　异步电机设计流程图
确定了电机的电磁负荷后，可根据给定的技术

指标对电机的主要尺寸进行初步估计，表达式如式

（１）所示［１１］。

Ｄ２ｉｌｌｅｆ＝
８６Ｐ′
ｋｄｑＢδＡｎ

（１）

其中，

Ｐ′＝
ｋｅＰＮ
ηＮｃｏｓφＮ

（２）

式中，Ｐ′为电机计算功率；Ｐ为电机额定功率；Ｄｉｌ
为定子内径；ｌｅｆ为铁心有效长度；ｋｄｑ为绕组系数；Ａ
为电负荷；Ｂδ为磁负荷；ｎ为电机同步转速；ｋｅ为电
势系数，其值定义为额定负载时感应电势与端电压

的比值；ηＮ为额定效率；φＮ为额定功率因数。
根据式（１）和式（２）所示关系，并参考同类电机

的设计经验，初步选取所设计电机的主要尺寸。

定子绕组的每相串联匝数Ｎ可由下式进行计算：

Ｎ＝
ＡπＤｉ１
２ｍＩＮ

（３）

式中，ｍ为相数；ＩＮ为电机的额定电流。
每相串联匝数确定之后可根据选定的定子槽数

及并联支路数对扁线绕组的层数进行确定，进而根

据槽满率对定子槽面积大小进行计算。为了达到更

高的槽满率，扁线电机的定子槽型通常为平行槽。

对于转子槽型，为了消弱气隙磁场的脉动，降低谐

波磁场的损耗，闭口槽型逐渐成为异步辅驱电机的

首先。根据电机尺寸及槽型的选择，对电机的定、

转子冲片进行初步设计，建立电机的初始模型，进

而进行磁路计算。磁路计算可采用有限元仿真或路

算的方法，根据计算结果对电机的结构参数进行调

整，以得到满足电机技术指标的设计方案。本文中

所设计电机的主要方案参数如表２所示。
表２　异步电机设计方案

参数 参数值 参数 参数值

定子槽数 ５４ 定子外径／ｍｍ ２１０

转子槽数 ６９ 定子内径／ｍｍ １４０

极对数 ３ 有效长度／ｍｍ １１４

绕组层数 ６ 气隙长度／ｍｍ ０６

并联支路数 ３ 冷却方式 水冷

１２　有限元模型与仿真方法

上一小节中所设计电机的二维有限元模型如图

２所示。为了使异步电机在仿真过程中，快速达到
稳定状态，本文利用一种将电机工况等效为转子堵

转的求解方法，对异步电机的性能进行计算，并与

常规瞬态场仿真所得结果与求解耗时进行对比，以

说明该方法的准确性与快速性。

图２　电机二维截面图

对于有限元模型的常规瞬态求解算法，需要按

顺序求解所有的时间步，电机瞬态过程较长；而通

过等效的转子堵转求解方法，电机可直接运行到达

稳定状态，该方法要求包括感应涡流在内的所有源

都处于相同的频率，因此，异步电机只有在转子零

转速时求解方法才成立，即需要对异步电机进行频

率折算。

由于异步电机定、转子之间无电的直接联系，

转子只是通过其磁动势 Ｆ２对定子作用，因此在保证
Ｆ２不变的条件下，用一个静止的转子来代替旋转的
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转子，即可保证在定子方各物理量不发生任何变化

的基础上，实现频率折算。由电机学相关理论可以

得到，转子旋转时，转子电流 Ｉ２ｓ的表达式如式（４）

所示［１２］。

Ｉ２ｓ

＝

Ｅ２ｓ


Ｒ２＋ｊＸ２σｓ
＝

ｓＥ２


Ｒ２＋ｊｓＸ２σ
（４）

式中，Ｅ２ｓ为转子旋转时，对应于转子频率 ｆ２的转子
绕组每相电动势；Ｅ２为对应于定子频率 ｆ１的转子绕
组相电动势，即转子不转，主磁通不变时的转子相

电动势；Ｘ２σｓ为对应于转子频率 ｆ２的转子漏电抗；
Ｘ２σ为对应于定子频率ｆ１的转子漏电抗；ｓ为转差率；
Ｒ２为转子相电阻。

将式（４）右边分子、分母同除以转差率ｓ，得

Ｉ２ｓ

＝

Ｅ２


Ｒ２
ｓ＋ｊＸ２σ

＝Ｉ２


（５）

式中，Ｉ２为对应于定子频率ｆ１的转子电流。
式（４）所描述的是转子旋转、转子回路电流频

率为ｆ２时的电动势平衡方程，而式（５）则描述的是相
应的静止的转子回路的电动势平衡方程式，此时转

子侧电流频率已与定子侧相同，为 ｆ１。且由于 Ｉ２ｓ＝
Ｉ２，因此保证了磁动势 Ｆ２保持不变，因此可知，异
步电机的频率折算需将转子堵转的同时，将转子电

阻由Ｒ２变为Ｒ２／ｓ。

图３　频率折算方法仿真结果

以电机额定工况为例（电机额定频率为２４０Ｈｚ），

得到频率折算与常规瞬态仿真的转矩及电流波形分

别如图３及图４所示，相应的数值如表３所示。从
表３中可以看出，两种仿真方法所得的转矩及电流
的结果基本相同，且满足表１所示技术指标。

图４　常规瞬态仿真结果

由上述分析知，异步电机模型利用等效堵转的

方法进行求解（即频率折算）时，能够在保证计算结

果准确性的同时，大幅缩短异步电机的仿真耗时。

表３　异步电机仿真结果对比

名称 常规仿真 频率折算

额定转矩平均值／Ｎｍ ６８２８ ６７２２

额定电流有效值／Ａ １５５６３ １５９８９

２　扁线电机绕组损耗原理与仿真分析

由于扁线绕组导体的截面积相对较大，受趋肤

效应和临近效应的影响，在扁线绕组中会产生额外

的交流损耗，尤其当电机频率较高时，交流损耗所

占比重不可忽略。因此，研究扁线绕组的交流损耗

成为分析电动汽车用扁线异步电机的一个重要内容。

２１　扁线绕组损耗理论分析

扁线绕组总损耗一般由直流损耗与交流损耗两

部分构成，即

Ｐｃｕ＝ＰＤＣ＋ＰＡＣ （６）

式中，Ｐｃｕ为扁线绕组总损耗；ＰＤＣ为直流损耗；ＰＡＣ
为交流损耗。
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２１１　直流损耗
绕组的直流损耗由直流电阻决定，即

ＰＤＣ＝３Ｉ
２ＲＤＣ （７）

其中，

ＲＤＣ＝ρ
Ｌ
Ｓ （８）

式中，Ｉ为定子相电流；ＲＤＣ为定子相电阻，Ｌ为一
相绕组总长度；Ｓ为导体横截面积；ρ为绕组所用材
料电阻率。

由式（７）及式（８）可知，绕组的直流损耗与导体
的材料、尺寸及电流大小相关，由于扁线绕组的截

面积相对较大，因此，在其他条件相同时，其直流

损耗更小。

２１２　交流损耗
扁线绕组中的交流损耗主要受趋肤效应和邻近

效应的影响而产生。下面将分别对趋肤效应和邻近

效应的产生原理及其对导体电阻的影响进行分析。

（１）趋肤效应
当绕组中通入交流电时，导体内部电流不再均

匀分布，而是集中在导体外表面的现象，被称为趋

肤效应。交变电流产生的交变磁场，在导体中感应

出电动势以抵抗电流的通过，该电动势称为自感电

动势。自感电动势的大小正比于单位时间内切割导

体的磁通量，越靠近导体中心位置所产生的自感电

动势越大。而自感电动势的方向总是与实际电动势

的方向相反，故起削弱作用，因此在导体中心位置

实际电动势较小，而在导体外表面位置实际电动势

较大，最终表现为沿导体截面的电流聚集于导体外

表面，致使电流分布不均［１３］，如图５（ａ）所示。
基于电磁场相关理论，推导出由于趋肤效应导

致的导体横截面上电流密度分布的差异而引起的电

阻的相对变化为［１４］

ｋｑｆ＝
（Ｒｑｆ＋ＲＤＣ）
ＲＤＣ

＝１８ｒ
２
０ｄｑｆｅｘｐ（－

２ｒ０
ｄｑｆ
）

·

２ｒ０ｅｘｐ（
２ｒ０
ｄｑｆ
）－ｄｑｆｅｘｐ（

２ｒ０
ｄｑｆ
）＋ｄｑｆ

［ｒ０ｄｑｆ－ｄ
２
ｑｆ＋ｄ

２
ｑｆｅｘｐ（－

ｒ０
ｄｑｆ
）］

２

（９）

其中，

ｄｑｆ＝
２

ωμ０μｒ槡 σ
（１０）

式中，ｋｑｆ为由于趋肤效应而引起的电阻增大系数；
Ｒｑｆ为由于趋肤效应而产生的等效电阻；ｒ０为导体的

等效半径；ｄｑｆ为趋肤深度，表示导体外表面至 １／ｅ
导体外表面电密所在面之间的距离；ω为电角频率；
μ０为真空磁导率；μｒ为相对磁导率；σ为导体电
导率。

由式（１０）可以看出，当导体材料一定时，趋肤
深度与电角频率ω，即与通电频率ｆ反相关。当导体
的等效半径 ｒ０不变的情况下，根据式（９）所示关系
式，得到的由趋肤效应引起的电阻增大系数 ｋｑｆ与频
率的关系曲线如图６所示。由图６可知随着通电频
率的增加，电阻增大系数增加，因此可得受趋肤效

应的影响，导体电阻将随通电频率的增加而增大，

进而导致交流损耗增加。

图５　趋肤效应与邻近效应电密分布

图６　电阻增大系数随频率变化关系曲线

（２）邻近效应
邻近效应是在磁场作用下存在于邻近放置导体

间的一种相互作用的现象。当导体中通以交变电流

时，会在其周围产生变化的磁通量，这将影响与其

相近导体中的电密分布。与趋肤效应相似，邻近效

应的最终表现同样为沿导体截面的电流聚集于导体

外表面，致使电流分布不均，如图５（ｂ）所示［１３］。

通电导体间的邻近效应主要与通电频率、相位

差以及导体间的距离有关。当导体处于均匀磁通密

度状态下，宽度为 ｗ，厚度为 ｈ的矩形导体，沿厚
度ｈ方向的邻近损耗可为［１５］

Ｐｌｊ＿ｈ＝
ＮＬｆ２
１２ρ
ｗ３ｈ（

ｄＢｂ
ｄθ
）
２

（１１）
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同样地，沿宽度 ｗ方向的邻近损耗如式（１２）
所示。

Ｐｌｊ＿ｗ＝
ＮＬｆ２
１２ρ
ｗｈ３（

ｄＢａ
ｄθ
）
２

（１２）

因此，总邻近损耗为

Ｐｌｊ＝Ｐｌｊ＿ｈ＋Ｐｌｊ＿ｗ （１３）
式中，Ｎ为绕组每相串联匝数；θ为电角度；Ｂａ和
Ｂｂ分别为沿矩形截面宽度 ｗ方向和厚度 ｈ方向的磁
通密度，其值与通电电流的幅值、相角及邻近导体

所产生的磁场大小有关；

由式（１１）至式（１３）可知，随着通电频率的增
大，邻近效应的影响增大，进而导致导体的交流损

耗增加。

２２　扁线绕组损耗仿真结果分析

为了进一步说明由趋肤效应与邻近效应而引起

的交流损耗对扁线电机性能的影响，本节中，利用

第２小节所给电机模型及仿真算法，对扁线电机的
绕组铜耗进行仿真计算，并与未考虑交流损耗的仿

真结果进行对比，分析考虑交流损耗后，电机定子

电阻及绕组铜耗的变化情况。

图７　扁线电机定子铜耗ｍａｐ图

图７所示为扁线异步电机定子铜耗 ｍａｐ图，蓝
色线为未考虑交流损耗的定子铜耗 ｍａｐ曲线，其所
对应的绕组损耗，仅为直流损耗；红色线为考虑交

流损耗的定子铜耗ｍａｐ曲线，其所对应的绕组损耗，
涵盖了趋肤效应与邻近效应的影响。从图７中可以
看出，与仅考虑直流损耗的定子铜耗曲线相比，考

虑交流损耗的铜耗曲线在各运行点的数值均较大，

且随着电机转速的增加，两条曲线的差距逐渐增大。

图８所示为对应的效率 ｍａｐ图，从图中可以看
出，考虑交流损耗的效率 ｍａｐ曲线中的高效区，明
显小于仅考虑直流损耗所对应的情况。为了更直观

的进行对比说明，根据定子铜耗的计算结果，求得

不同转速下，定子电阻的对比曲线，如图 ９所示。
从图中可以看出，不同转速下对应的直流电阻ＲＤＣ均
为恒值；而当电机转速较低时，交流电阻ＲＡＣ趋近于

０，其值随着转速的增加其值逐渐增大。

图８　扁线电机效率ｍａｐ图

通过上述仿真计算结果可以看出，与前述理论

分析结论一致，扁线电机的交流损耗随着电机转速

的增加而增大，且其数值将显著影响电机的效率，

因此，在电机设计及性能计算的过程中，不可忽略

扁线绕组的交流损耗影响。

图９　交、直流电阻随转速变化关系曲线

３　扁线电机与圆线电机对比分析

为了说明扁线电机与圆线电机的性能差异，本

文在上述所设计的扁线电机基础上，将扁线绕组替

换为圆线绕组并对定子槽型做适当修改，同时，保

持转子槽型等其他结构不变，对扁线电机与圆线电

机的性能进行对比分析。

３１　扁线电机与圆线电机模型对比

扁线绕组与圆线绕组的定子槽型及绕组分布示

意图，如图 １０所示。由于扁线绕组导体截面呈矩
形，因此为了提高槽满率其定子铁心通常为平行槽

结构，如图１０（ａ）所示。而对于圆线绕组而言，为
了使其定子齿部分的铁心饱和更加均匀，避免因齿

尖部分的不均匀饱和而影响到电机磁负荷的提升，

其定子铁心通常采用平行齿结构，如图１０（ｂ）所示。
为了合理对比扁线绕组电机与圆线绕组电机之间的

性能差异，在更改定子槽型时，保证了两台电机对

应的定子槽面积不变，在此基础上进行后续对比

分析。
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图１０　定子绕组槽满率示意图

从图１０中可以看出，一方面，与圆线绕组导体
相比，扁线绕组导体间的间隙更小，因此其具有更

高的槽满率。在工程应用中，扁线电机的纯铜槽满

率可高达 ７０％，而圆线电机的纯铜槽满率不足
５０％。另一方面，与圆线电机需从定子槽口下线不
同，扁线电机的绕组导体可以直接从轴向方向插入

定子槽中，这使得扁线电机相比于圆线电机而言，

定子可以具有更小的槽口宽度。

３２　扁线电机与圆线电机性能计算与分析

本小节将对上述扁线电机与圆线电机的电磁性

能进行仿真计算及对比分析。计算得到的电机定子

铜耗ｍａｐ及效率ｍａｐ分别如图１１及图１２所示。从
图中可以看出，与扁线电机相比，圆线电机的外特

性曲线在恒转矩区的转矩略大，而在恒功率区的转

矩略小。这是因为，在恒转矩区，由于定子槽型的

不同，以额定运行工况为例，扁线电机与圆线电机

的磁密云图如图１３所示，由图可知圆线电机的定子
齿部饱和较为均匀，铁心饱和影响较扁线电机小，

这一影响在电流数值较大，饱和程度较高时，将更

为显著，因此导致扁线电机在相同限值下恒转矩区

的转矩较圆线电机小。在恒功率区，由于圆线电机

的端部通常留有较长的伸长量，以免在工艺过程中

损伤铜线。而扁线电机端部较短，这使得扁线电机

的端部漏感较圆线电机小，因此当其在高速区运行

时，降落在漏感上的压降小，故其在恒功率区的转

矩较圆线电机大，高速特性较硬。

如图１１所示，与圆线电机相比，在低速区扁线
电机的定子铜耗显著降低，而随着转速的增加，二

者之间的差异逐渐减小，这与第三小节的理论分析

一致。受定子铜耗的影响，图１２中，扁线电机效率
ｍａｐ图中的高效区所覆盖的范围，明显大于圆线电
机的高效区，其中，扁线电机９５％以上的高效区较
圆线电机而言，占比增加１２６７％。

通过上述性能对比，可知扁线电机在同等外径

尺寸条件下，可以达到更高的输出功率，以及更高

图１１　扁线电机与圆线电机定子铜耗ｍａｐ图

的运行效率；而在同等出力条件下，由于扁线电机

的定子铜耗更低，因此其将具有更低的温升。故与

圆线电机相比，扁线电机具有高功率密度、高效率

以及更好的热性能等优势。

图１２　扁线电机与圆线电机效率ｍａｐ图

图１３　扁线电机与圆线电机磁密云图

４　结　语

本文以一台自主研发的峰值功率为１４０ｋＷ的电
动汽车用扁线绕组异步电机为研究对象，围绕设计

与仿真方法、交流损耗影响以及扁线电机与圆线电

机的性能差异三个方面展开研究，得到结论如下：

（１）为满足性能需求，异步辅驱电机定子绕组
的选择逐渐偏向于扁线绕组，而其转子通常为多槽

闭口槽型；在仿真中，基于时间分布算法的瞬态求

解方法能够在保证计算准确性的同时大幅降低仿真
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　４期 史俊旭等：电动汽车用扁线异步电机性能分析与计算

耗时。

（２）受趋肤效应与邻近效应影响，扁线绕组异
步电机的交流损耗随转速的增加而逐渐增大，其对

此类电机的定子铜耗、效率 ｍａｐ及运行温度的影响
显著。

（３）与圆线电机相比，扁线电机铁心饱和的均
匀度较差，然而，得益于其更高的槽满率，更小的

直流电阻、定子槽口宽度以及端部伸长量，使其具

有更高的效率、功率密度，更好的ＮＶＨ性能、热性
能等运行优势。
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基于改进型 ＳＭＯ的 ＰＭＳＭ无传感器控制研究
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摘　要：针对传统滑模观测器（ＳＭＯ）对永磁同步电机（ＰＭＳＭ）反电动势估计存在高频抖动而导致位置和转速误差较
大的问题，分析设计了一种新型滑模观测器。首先，从滑模变结构控制原理出发，分析了传统ＳＭＯ中控制函数的不
足，其次，设计了新型控制函数，改善传统滑模观测器因使用开关函数造成估算值抖动过大的问题；同时使用频率

自适应复系数滤波器代替传统的低通滤波器，提升估计转子位置和转速的精度。最后，在Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ平台搭建
了算法仿真，仿真结果表明，该观测器能够很好地观测跟踪电机转速和其转子位置，能有效抑制高频抖振，提高滑

模观测器估算精度，提高了ＰＭＳＭ无传感控制系统的稳定性。
关键词：滑模观测器；永磁同步电机；高频抖动；无传感器控制；复系数滤波器
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０　引　言
永磁同步电机（ＰｅｒｍａｎｅｎｔＭａｇｎｅｔＳｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓ

Ｍｏｔｏｒｓ，ＰＭＳＭ）具有出色的性能优势，包括高效率、
小尺寸、低噪音、优良的过载能力和高功率因素等。

因此，ＰＭＳＭ被广泛运用于新能源电动汽车［１］。然

而由于电动汽车复杂的行驶工况，导致 ＰＭＳＭ的传

感器容易产生错误信号，影响系统的正常运行，同

时由于增加了额外的机械部件，导致在安装和维护

过程中存在困难。因此，越来越多的学者开始将研

究集中在无位置传感器控制的方式上。这种方式不

再依赖于机械传感器，而是通过采集电机上的电压

电流信息，使用软件算法计算得到电机转子的位置，

从而实现对电机的精确控制。近年来，国内外学者
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对无位置传感器控制研究已相当深入，这些方法主

要包 括 滑 模 观 测 器 法 （ＳｌｉｄｉｎｇＭｏｄｅＯｂｓｅｒｖｅｒ，
ＳＭＯ）［２４］、模型参考自适应法（ＭｏｄｅｌＲｅｆｅｒｅｎｃｅＡ
ｄａｐｔｉｖｅＳｙｓｔｅｍ，ＭＲＡＳ）［５６］、基于扩展卡尔曼滤波
器法（ＥｘｔｅｎｄｅｄＫａｌｍａｎＦｌｉｔｅｒ，ＥＭＦ）［７１１］等方法。

其中ＳＭＯ具有抗扰动性强，动态性能好及鲁棒
性好等特点，广泛应用在无传感器 ＰＭＳＭ中。传统
ＳＭＯ的控制函数在滑模面的高速切换会导致高频抖
振的问题。胡堂清等［１２］尝试运用模糊 ＰＩＤ速度环代
替传统的 ＰＩ控制，并采用 Ｓｉｇｍｏｉｄ饱和函数设计观
测器，虽然可以有效消除抖动，但其抗扰动性能有

所欠缺。相比之下，柯希彪等［１３］采用了模糊积分滑

模控制策略对速度环控制器进行了改良，在降低稳

态误差方面取得了显著成效，然而该方法仍存在滑

模抖振现象。在此基础上，张谦、彭思齐等研究

者［１４１５］提出不同的自适应滑模观测器方案，有效减

少了传统高频抖振问题，但由于转子位置估计值的

观测误差较大，其效果仍有待进一步提升。

为了进一步改善传统ＳＭＯ由于符号函数快速切
换导致的高频抖动及转子位置估计值的观测误差较

大问题，本文提出了一种基于新型饱和函数的滑模

观测器作为改进，并通过 Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数对该控制器
进行了稳定性分析；同时使用频率自适应复系数滤

波器代替传统ＳＭＯ中的低通滤波器，以更精准估算
电机转速和转子位置，最后进行仿真实验对比，验

证了新型算法的有效性。

１　ＰＭＳＭ数学模型
为了更好地分析和设计永磁同步电机控制系统，

需要建立一个适当的数学模型以简化系统。一般常

作以下假设：不考虑电机涡流和磁滞损耗；排除铁

芯产生饱和现象的影响。

电机在α－β轴下的电压方程为

ｄ
ｄｔ
ｉα
ｉ[ ]
β

＝Ａ
ｉα
ｉ[ ]
β

＋１Ｌｄ

ｕα
ｕ[ ]
β

－１Ｌｄ

Ｅα
Ｅ[ ]
β

（１）

Ａ＝１Ｌｄ

－Ｒｓ －ωｅ（Ｌｄ－Ｌｑ）

－ωｅ（Ｌｄ－Ｌｑ） －Ｒ[ ]
ｓ

（２）

Ｅα
Ｅ[ ]
β

＝ （Ｌｄ－Ｌｑ）（ωｅｉｄ－
ｄ
ｄｔｉｑ）＋ωｅψ[ ]ｆ －ｓｉｎθｃ

ｃｏｓθ[ ]
ｃ

（３）
式中，ｉα、ｉβ、ｕα、ｕβ、Ｒｓ、ωｅ、θｃ、ψｆ分别表示定
子电流、电压、电阻、电角速度、电角度及磁链；

Ｅα、Ｅβ表示α－β轴下的反电动势；Ｌｄ、Ｌｑ表示ｄ－
ｑ轴电感。

对于表贴型 ＰＭＳＭ有 Ｌｄ＝Ｌｑ，因此式（１）、式
（２）和式（３）可以简化为

ｄ
ｄｔ
ｉα
ｉ[ ]
β

＝１Ｌｄ

－Ｒｓ ０

０ －Ｒ[ ]
ｓ

ｉα
ｉ[ ]
β

＋１Ｌｄ

ｕα
ｕ[ ]
β

－１Ｌｄ

Ｅα
Ｅ[ ]
β

（４）
Ｅα
Ｅ[ ]
β

＝
－ωｅψｆｓｉｎθｃ
ωｅψｆｃｏｓθ[ ]

ｃ

（５）

２　传统滑模观测器设计
２１　电流观测器设计

为了得到估计Ｅα、Ｅβ的值，由式（３）设计 ＳＭＯ

方程：

ｄ
ｄｔ
ｉ^α

ｉ^







β
＝１Ｌｄ

－Ｒｓ ０

０ －Ｒ[ ]
ｓ

ｉ＾α

ｉ＾[ ]
β

＋１Ｌｄ

ｕα
ｕ[ ]
β

－１Ｌｄ

Ｅα
Ｅ[ ]
β

（６）
式中，ｉ＾α、ｉ

＾
β为ｉα、ｉβ的观测输出；ｕα、ｕβ则为观测

输入。

由式（４）至式（６）得动态电流误差方程：

ｄ
ｄｔ
ｉ
～

α

ｉ
～







β
＝１Ｌｄ

－Ｒｓ ０

０ －Ｒ[ ]
ｓ

ｉ
～

α

ｉ
～







β
＋１Ｌｄ

Ｅα－ｖα
Ｅβ－ｖ[ ]

β

（７）

其中，ｉ
～

α＝ｉ
＾
α－ｉα、ｉ

～

β＝ｉ
＾
β－ｉβ表示为电流观测误差。

定义滑模控制律式（８）所示。

ｖα
ｖ[ ]
β

＝
ｋ·ｓｇｎ（ｉ

～

α）

ｋ·ｓｇｎ（ｉ
～

β







）

（８）

式中，ｋ为滑模增益。
滑模面定义为

ｓα
ｓ[ ]
β

＝
ｉ＾α－ｉα

ｉ＾β－ｉ
[ ]

β

（９）

由滑模控制理论可知，当定子电流到达滑模面，

发生滑模动态时，定子电流误差趋近于 ０，此时估
计转速收敛到实际转速，且由等效控制原理可以

得到：

Ｅ
～

α

Ｅ
～







β
＝
ｖα
ｖ[ ]
β

＝
ｋ·ｓｇｎ（ｉ＾α－ｉα）

ｋ·ｓｇｎ（ｉ＾β－ｉβ
[ ]） （１０）

因为符号函数的不连续性导致系统在切换时产

生的高频谐振及噪声，故加入低通滤波器滤波后

可得：

Ｅ＾α

Ｅ＾[ ]
β

＝
ωｃ
ｓ＋ωｃ

ｋ·ｓｇｎ（ｉ＾α－ｉα）

ｋ·ｓｇｎ（ｉ＾β－ｉβ
[ ]） （１１）

·１６·
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式中，Ｅ＾α和Ｅ
＾
β为反电动势估计值；ωｃ为低通滤波

器截止频率。

２２　位置与转速估计

由于滤波器会引起相位延迟，因此在估计角度

时需要进行相应的补偿操作：

θｃｓ＝ａｒｃｔａｎ（
ω^ｅ
ωｃ
） （１２）

式中，θｃｓ为补偿角度，ω^ｅ为角速度观测值。
最终得到的转子位置信息：

θ^ｅ＝－ａｒｃｔａｎ（
Ｅ^α
Ｅ^β
）＋θｃｓ （１３）

最后，由式（５）进行推导运算，得出角速度估
计值：

ω^ｅ＝
Ｅ^α

２＋Ｅ^β槡
２

ψｆ
（１４）

３　新型ＳＭＯ算法

３１　传统ＳＭＯ抖振分析

“滑模模态”通常可以被事先设计，虽然系统状

态点在由“趋近模态”进入“滑动模态”后，对其内部

参数变化和外部扰动不再敏感，可以保证系统状态

点处于“滑动模态”时的系统具有很好的鲁棒性，但

是系统状态点在尚未进入“滑动模态”，而处于“趋

近模态”时，其对内部的参数变化和外部扰动依然很

敏感，因此设计能使系统状态点快速完成“趋近模

态”而进入“滑动模态”，最终平稳地趋近平衡点的

趋近律，对提高系统的鲁棒性具有重要的意义。

而传统的ＳＭＯ算法为等速趋近律：
ｓ·＝－εｓｇｎ（ｓ），ε＞０ （１５）

式中，ε为切换增益，对式（１５）进行微积分求解，
令初始状态ｓ（０）＝０，得：

ｓ（ｔ）＝
－ε·ｔ，ｓ＞０
ε·ｔ，ｓ{ ＜０

（１６）

由式（１６）可知，系统状态空间点在做趋近运动
时以恒定速度 ε从滑模面两侧向滑模面运动，因此
ε的取值影响系统状态空间点到达滑模面的时间。
当ε较小时，趋近时间较长；ε较大时，趋近时间
变短，但此时会导致系统状态空间点到达滑模面趋

近速度过快，抖动剧烈。此外传统 ＳＭＯ采用符号函
数在等于零时，没有起到控制量作用，是一种不连

续控制，这将导致系统切换瞬间产生高频分量，并

且由于惯性作用，会让其穿过滑模面来回波动最终

形成抖振。

３２　新型ＳＭＯ算法

基于上述分析，设计了取代符号函数的新控制

函数φ（ｓ），该函数的表达式为

φ（ｓ）＝ ８
２π＋π２

１－ｅ－ｎｓ

１＋ｅ－ｎｓ
（１＋（１－ｅ

－ｎｓ

１＋ｅ－ｎｓ
）
２ｍ

）（１７）

式中，ｍ和ｎ为可调参数，ｍ∈Ｒ＋，ｎ∈Ｒ＋。
图１和图２均为该函数的特征曲线，其中图１

表示当ｍ＝１时，函数随ｎ变化而产生的曲线；图２
则表示当ｎ＝０１时，函数随 ｍ变化而产生的曲线。
当系统状态变量沿着滑模面做高频、低幅的上下运

动时，该函数可以加快系统状态变量远离滑模面的

运动，从而加快系统的收敛速度，这样可以节省系

统状态变量的收敛时间，起到了提高系统稳定性和

改善系统响应速度的作用，而在系统状态变量以较

快的速度收敛到滑模面附近将再一次做穿越运动或

最终收敛于平衡点时，其收敛速度转而变慢，这就

降低了系统状态变量到达滑模面或平衡点时的抖振，

提高了系统的稳定性。

图１　ｍ＝１时φ（ｓ）的变化曲线

图２　ｎ＝０１时φ（ｓ）的变化曲线

根据式（１７），可以得到改进的电流观测器方程：

ｄ
ｄｔ
ｉ＾α
ｉ＾[ ]
β

＝１Ｌｄ

－Ｒｓ ０
０ －Ｒ[ ]

ｓ

ｉ＾α
ｉ＾[ ]
β

＋１Ｌｄ

ｕα－ｋ·φ（ｉ
＾
α－ｉα）

ｕβ－ｋ·φ（ｉ
＾
β－ｉβ[ ]）
（１８）

根据式（１８）推导得出新的电流误差方程：

ｄ
ｄｔ
ｉ
～

α

ｉ
～







β
＝１Ｌｄ

－Ｒｓ ０
０ －Ｒ[ ]

ｓ

ｉ
～

α

ｉ
～







β
＋１Ｌｄ

ｕα－ｋ·φ（ｉ
＾
α－ｉα）

ｕβ－ｋ·φ（ｉ
＾
β－ｉβ[ ]）
（１９）

·２６·
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由此，得到在新型ＳＭＯ下的反电动势估计值：

Ｅ
～

α

Ｅ
～







β
＝
ｋ·φ（ｉ

＾
α－ｉα）

ｋ·φ（ｉ
＾
β－ｉβ

[ ]） （２０）

３３　新型ＳＭＯ算法稳定性分析

基于上述分析，滑模面定义为

ｓα
ｓ[ ]
β

＝
ｉ＾α－ｉα

ｉ＾β－ｉ
[ ]

β

（２１）

将式（２１）带入式（１９），得到：
ｄ
ｄｔｓα

ｄ
ｄｔｓ











β
＝１Ｌｄ

－Ｒｓｉ
＾
α Ｅα －ｋ·φ（ｉ

＾
α－ｉα）

－Ｒｓｉ
＾
β Ｅβ －ｋ·φ（ｉ

＾
β－ｉβ









）
（２２）

根据滑模控制理论，须满足ｓ（ｘ）ｓ· （ｘ）Ｔ＜０。定
义Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数：

Ｖ＝１２Ｓ（ｘ）
ＴＳ（ｘ），Ｓ（ｘ）＝

Ｓα（ｘ）

Ｓβ（ｘ{ ）
（２３）

对上式求导有：

Ｖ＝Ｓα（ｘ）Ｓ
·

α（ｘ）＋Ｓβ（ｘ）Ｓ
·

β（ｘ）

＝－
Ｒｓ
Ｌｄ
［（ｉ

～

α）
２＋（ｉ

～

β）
２］＋

１
Ｌｄ
［Ｅαｉ

～

α－ｋ·ｉ
～

αφ（ｉ
～

α）］＋

１
Ｌｄ
［Ｅβｉ

～

β－ｋ·ｉ
～

βφ（ｉ
～

β）］

（２４）

分析式（２４）可知，只需满足 ｋ＞ｍａｘ（Ｅα ，
Ｅβ ），则式（２３）便可满足稳定性定理。

３４　频率自适应复系数滤波器设计

电机在运行过程中转速每时每刻都在变化，因

此在对其反电动势信号滤波时，使用频率自适应复

系数滤波器（ＦｒｅｑｕｅｎｃｙＡｄａｐｔｉｖｅＣｏｍｐｌｅｘＣｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ
Ｆｉｌｔｅｒ，ＦＡＣＣＦ）可以有效改进系统性能。由式（３）可
知反电动势的频率随着电机运行频率不断的改变，

因此在设计ＦＡＣＣＦ时，应该保证其中心频率与估计
电角速度相匹配，同时截止频率随着估计电角速度

实时自适应地改变，具体表示如式（２５）所示。

ω０
ω[ ]
ｃ

＝
ω
＾
ｅ

ｋａω
＾[ ]
ｅ

（２５）

式中，ｋａ为 ＦＡＣＣＦ的截止频率系数，ω
＾
ｅ为电机转

子估计电角速度，ω０为中心频率，ωｃ为截止频率。
由式（２５）得ＦＡＣＣＦ表达式为

Ｆ（ｓ）＝
ｋａω
＾
ｅ

ｓ－ｊω
＾
ｅ＋ｋａω

＾
ｅ

（２６）

由式（２６）可知，截止频率系数 ｋａ的取值会影响
ＦＡＣＣＦ的滤波效果，如图 ３所示为不同 ｋａ取值下
ＦＡＣＣＦ的Ｂｏｄｅ图。

图３　不同ｋａ取值下ＦＡＣＣＦ的Ｂｏｄｅ图

由图３可得，ＦＡＣＣＦ在中心频率 ω０处增益为
１，相角为０°，而在其他频率处则对信号有幅值衰减
和相位延迟的作用，并且离中心频率越远，对幅值

和相位影响将越大。同时ｋａ越小，ＦＡＣＣＦ的带宽越
窄，此时滤波特性接近理想化，但导致系统的响应

变慢；反之，ｋａ越大，ＦＡＣＣＦ的带宽越宽，滤波器
特性较差，但系统的响应变快。

根据上述分析最终改进的 ＳＭＯ算法框图如图４
所示。

图４　新型ＳＭＯ算法原理框图

４　仿真实验对比
为验证改进的滑模控制函数和自适应复系数滤

波器的效果，使用 Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ平台，对传统滑
模观测系统和改进的滑模控制系统进行了对比仿真

实验，对比仿真中均采用表１所示的电机参数。
表１　电机参数

参数 参数值

额定电压Ｕ／Ｖ ２２０
定子电阻Ｒｓ／Ω ２８７５
极对数Ｐｎ ４

定子电感Ｌｄ、Ｌｑ／ｍＨ ８５ｅ－３
磁链ψｆ／Ｗｂ ０１７５

转动惯量Ｊ／（ｋｇ·ｍ２） １ｅ－３

　　在仿真实验中，ＰＭＳＭ以１０００ｒ／ｍｉｎ的转速进
行空载启动，在启动后０１５ｓ，速度快速增至１６００
ｒ／ｍｉｎ，并持续维持在该转速下运行。在０２５ｓ时刻
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系统负载增加至５Ｎｍ，然后以１６００ｒ／ｍｉｎ带载运行
到０４ｓ，之后转速降至１０００ｒ／ｍｉｎ并继续带载运行
至０６ｓ，最终实验结束。实验结果的波形数据如图
５～图９所示。

图５　反电动势估计整体曲线

综合分析图 ５（ａ）、图 ５（ｂ）、图 ５（ｃ）及图 ５
（ｄ），可以发现传统 ＳＭＯ的估计反电动势含有较大
的谐波，基于ＦＡＣＣＦ－ＳＭＯ的估计反电动势则较光
滑。同时通过对比１６００ｒ／ｍｉｎ及１０００ｒ／ｍｉｎ下估计
反电动势的波形可以看出，电机运行于较低转速时

传统ＳＭＯ的估计反电动势将受到影响，在低速域谐

波更大，而新型 ＳＭＯ的估计反电动势几乎不受影
响，这是由于本文所提方法使用的是频率自适应复

系数滤波器，它可以根据电机运行频率对两个滤波

参数进行自适应，由此进一步说明了新型 ＳＭＯ比传
统ＳＭＯ具有更好的观测性能。由各自的局部放大估
计图可以得到，传统ＳＭＯ估计得到的反电动势值波
动振荡幅度更大，这一观察结果间接证明了之前的

假设，而新型ＳＭＯ反电动势估计结果更为平滑，无
较大抖动现象。

图６　ＳＭＯ速度估计曲线

图７　ＳＭＯ速度误差曲线

·４６·
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由图６（ａ）和图６（ｂ）可以看出，新型 ＳＭＯ与传
统ＳＭＯ均能够实现转速响应的动态估计。此外，传
统ＳＭＯ存在较大的估计转速抖振脉动，并且出现较
大的估计误差。而新型ＳＭＯ算法，明显降低了转速
稳态误差，由原来的约２２ｒ／ｍｉｎ降低至０５ｒ／ｍｉｎ左
右，同时有效抑制了转速的抖振现象，提高了转速

观测的精度。

图８　ＳＭＯ转子实际位置与估计位置局部图

图９　ＳＭＯ转子误差局部图

从图８ａ至图９ｂ可以看出，两种算法均能够很
精确地估算转子的角度。然而在启动时的角度估计

方面，传统ＳＭＯ算法需要０００２１ｓ才能完成角度的
正常估算，其观测误差约为０２５ｒａｄ，同时存在明
显的抖动现象，并不能很好地反映出转子的真实位

置，估算精度不高。相比之下，新型 ＳＭＯ算法只需
０００１ｓ即可完成同样的角度估算，同时其估算误差
仅约为００８ｒａｄ，且几乎没有抖动现象，相较传统
的ＳＭＯ算法，估算误差明显缩小。

５　结　论
以传统ＳＭＯ在控制过程中存在的抖振问题为切

入点，提出一种基于新型饱和函数及频率自适应复

系数滤波器的新型滑模观测系统。通过在 Ｍａｔｌａｂ／
Ｓｉｍｕｌｉｎｋ中搭建仿真分析对比。实验结果表明：本
文提出的改进控制方案抑制了抖振现象，提高了

ＳＭＯ系统对电机反电动势、转速及角度的估计精度。
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海上半直驱永磁风力发电机电磁设计与温度场分析

段志强１，何庆峰２，项　尚２，刘闯闯２

（１．中车永济电机有限公司，西安 ７１００１６；２．西安中车永电捷力风能有限公司，西安７１００１８）

摘　要：以海上１６ＭＷ半直驱永磁风力发电机作为研究对象，基于有限元分析方法针对不等气隙条件下电磁特性、
冷却结构设计及温度场仿真展开研究，结果表明优化后的电机能够合理地降低电机损耗，提高电磁性能，水套冷却

和空水冷却相结合的冷却方式散热效果良好。通过型式试验，验证了电机设计的合理性。该电机的设计对海上永磁

风力发电机大型化的发展发挥了重要作用。

关键词：半直驱永磁风力发电机；电磁特性；冷却结构；温度场
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０　引　言
近年来，随着国家“碳达峰、碳中和”口号的提

出，风力发电技术不断创新，装机容量逐年递增。

永磁发电机由于结构简单、可靠性高、发电质量好

等优点受到广泛关注，但随着风力发电“平价上网”

政策实施、原材料价格上涨造成电机制造成本提高，

永磁风力发电机装机容量正在迅速降低［１］。随着永

磁风力发电机单机容量不断增大，电机绕组、铁心

等部件损耗随着增大，给电机绝缘性能和永磁体退

磁问题都带来了严峻的考验。文献［２］以１０５ｋＶ高
压电机作为研究对象，采用 ＸＬＰＥ高压电缆作为定

子绕组，通过空载状态下电磁仿真，验证了电磁方

案的可行性。文献［３］研究了梨形槽、扇形槽、斜
肩圆底槽３种不同槽型在不同工况下电机温度场分
布情况，经过对比，得到散热性好的结构。

以上研究均未考虑到将电机的电磁设计和温度

场分析作为一个整体进行优化。因此，本文提出一

种大功率、高度集成的永磁半直驱风力发电机，对

降低风电机组制造成本具有重要意义。文中重点论

述了永磁发电机的电磁设计方案和冷却散热结构，

将仿真数据与样机实验数据进行对比，验证电机设

计的合理性。
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１　基本方案
永磁半直驱风力发电机基本结构和冷却结构如

图１所示。该电机采用外定子内转子结构，定子为
双层叠绕组结构，４套绕组发电，转子共 １０对极，
采用钕铁硼永磁体嵌入磁极盒中。电机冷却结构方

面采用水套冷却和空水冷却相结合方式，即定子铁

心圆周表面采用水套冷却，电机整体再利用空水冷

却方式冷却。

图１　永磁电机基本结构

为了保证硅钢片良好的导磁性能，永磁电机定

转子硅钢片采用牌号为３５ＴＷ１９００硅钢片材料。永
磁体采用高矫顽力、高磁能积的牌号 Ｎ４２ＳＨ钕铁
硼。该电机主要参数如表１所示。

表１　永磁发电机的主要参数

参数 参数值

功率／ＭＷ １６

相数 ３

极数 ２０

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ５６０

定子额定电压／Ｖ １３８０

定子额定电流／Ａ ６８８５４

效率 ＞９７％

运行温度／℃ －３０～４５

２　电磁分析

在确定发电机主要参数后，在 Ａｎｓｙｓｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃ
中建立电机仿真模型，分析各种工况对电机性能

影响。

２１　负载瞬态工况

通过有限元仿真得到图２所示为永磁发电机负
载工况下磁密云图，图３的定子齿部磁密曲线，最
大值约１９Ｔ。从图中可知，磁密过饱和区域相对较
少，定子冲片和转子冲片选用合理，符合设计需求。

图２　负载磁密云图

图３　定子齿部磁密

２２　转矩脉动分析

齿槽转矩和冲片齿部谐波含量是影响永磁电机

转矩脉动的重要因素。

电机转子为永磁体，仅定子冲片开槽。以定子

槽为开口槽和半开口槽两种槽型作为对比，该半开

口槽相比开口槽，槽高、槽宽等尺寸不作调整，仅

缩小槽口宽度。仿真后得到表２所示的两种槽型仿
真结果参数。开口槽电机空载电流比半开口槽电机

空载电流大约８０Ａ，但功率因数和效率影响很小，
且半开口槽电机嵌线难度较大，故该方案定子冲片

采用开口槽槽型。

表２　定子开口槽与半开口槽的参数对比

参数 开口槽 半开口槽

空载电流／Ａ ３９６１９ ３１７８５

功率因数 ０８９６３ ０９０７２

在转速５６０ｒ／ｍｉｎ条件下进行电机空载工况仿
真，得到图４所示的空载反电势１４７８５Ｖ。经计算，
电压调整率为 ７１４％，符合国家对电压调整率的
要求。

对空载反电势谐波分析，得到表３所示的各阶
谐波分量对基波的比值。因三相绕组对称，故３次
谐波不在考虑范围。从图中可以发现，第 ５次、７
次谐波分量占比较大，分别为 ０３６９％、０２４２％。
可知该电机谐波含量小，电能质量好。

·７６·
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图４　空载反电势
表３　空载电压谐波

空载电压谐波 比值

５ ０３６９％

７ ０２４２％

１１ ００７％

１３ ００９７％

１５ ００１２％

１７ ０００２％

　　定子斜槽和转子斜槽都是减小电机齿槽转矩的
方法［４５］，定子斜槽能够更好地抑制齿槽转矩和齿谐

波。定子斜槽和未斜槽对比如表４所示，其中定子
斜槽为斜一个槽。

表４　齿槽转矩

转矩 斜槽 未斜槽

Ｔｍａｘ／Ｎｍ ２６８１ ２６３１５

Ｔｍｉｎ／Ｎｍ －２６８８ －２６２２９

Ｔｒ／Ｎｍ ５３６８ ５２５４４

Ｔｎ／ｋＮｍ ２７８４ ２７８４

Ｔｒ ０１９３％ １４８８７％

　　转矩脉动对比如图５所示，从图图中可以看出，
定子斜槽后比定子直槽转矩波动明显减小。

图５　转矩脉动对比

３　温度场分析

３１　冷却系统设计

发电机冷却系统采用整机空水冷却器的散热结

构，定子铁心圆周表面附加水套冷却方案。定子水

套与小换热器进行并联，最终冷却液通过舱外换热

器与外界大气进行换热。

电机的各部件损耗以热量的形式释放，根据相

近功率等级的永磁发电机试验结果和该方案电磁计

算损耗３１０ｋＷ，初步计算本方案的水套与空冷器散
热功率分别为 １７０ｋＷ 和 １４０ｋＷ，依次占 ５５％
和４５％。
３１１　定子铁心水套冷却

水套冷却结构直接影响冷却液在铁心表面的分

布和流速［６８］，通过对螺旋型、轴向Ｚ型、径向Ｚ型
三种水路结构分析，螺旋型水冷结构散热均匀、制

造工艺简单，选择螺旋型水冷结构为最佳方案。

在定子铁心圆周表面布置双螺旋、两路并联水

路结构，可降低压降且铁心表面换热均匀［９１０］，如

图６所示。图中在铁心表面螺旋缠绕金属隔离条，
金属隔离条与机座焊接一体形成密闭结构。２条支
路并联，共６条水路。

图６　水套结构图

冷却液为含５０％乙二醇水溶液，其密度为１０６１
ｋｇ／ｍ３，比热容３３７７Ｊ／（ｋｇ·℃）。根据１５１ｋＷ散热
量和进出水温差３－８Ｋ为宜的原则，计算定子水套

冷却液流量，确定定子侧流量为６３０Ｌ／ｍｉｎ。
根据式（１）

ｍ＝ρＶ
Ｑ＝ｃｍΔ{ ｔ

（１）

式中，ｍ为冷却液质量，单位为 ｋｇ；ρ为冷却液密
度，单位为 ｋｇ／ｍ３，该方案中冷却液为含５０％乙二

醇水溶液，其密度为１０６１ｋｇ／ｍ３；Ｖ为冷却液在通

道内所占体积，单位为 ｍ３；Ｑ为液体比热容，已知
其值为３３７７Ｊ／（ｋｇ·℃）；ｃ为比热容系数；Δｔ为温
度变化值，单位为℃。

依据经验设定冷却液流速为２ｍ／ｓ，发电机铁心
长度为７７７ｍｍ。根据公式（２）计算流道截面积和隔
离条尺寸。

Ｓ＝
Ｑｍ
６０ν
×１０３　　　　（２）

式中，Ｓ为流道截面积，单位为ｍｍ２；Ｑｍ为冷却液流
量，单位为Ｌ／ｍｉｎ；ν为冷却液流速，单位为ｍ／ｓ。

·８６·
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因此设计水套轴向总长度为８１１ｍｍ，隔离条宽
度８ｍｍ，６条水道，冷却液流速为２０３ｍ／ｓ。
３１２　空水冷却器

空水冷却器由钢板焊接而成，外壳、换热芯体

和离心通风机为主要部件的装配体。其中热交换芯

体为铝合金制造的板翅式换热器，具有换热效率高、

重量轻、耐腐蚀等特点，且芯体底部装有集水槽、

排水孔和泄漏报警器等防漏水设计。

根据１４０ｋＷ散热量和进出水温差３－８Ｋ为宜
的原则，计算得空水冷却器流量为４５０Ｌ／ｍｉｎ。设定
板翅式热交换器进风口和出风口温差为２０℃、风量
为２２０００ｍ３／ｈ，确定风机采用２个功率为１５ｋＷ电
机。综上，冷却结构设计方案如图７所示。

图７　电机温度方案

３２　热计算

使用Ｍｏｔｏｒ－ＣＡＤ仿真软件对电机稳态工况进行
温升仿真，进行该电机的热计算。

仿真时输入以下参数：

转速为５６０ｒ／ｍｉｎ，绕组绝缘厚度为单边１０２５
ｍｍ（其中电磁线熔敷膜 ０２１５ｍｍ厚度，绝缘层
０８１ｍｍ厚度），定子水套冷却液流量为６３０Ｌ／ｍｉｎ，
进水温度 ５０℃，空水冷却器风量为 ２２０００ｍ３／
ｈ，６０℃。

加载损耗如表５所示。
表５　仿真加载损耗

参数 参数值

铜耗／ｋＷ ９４７４

齿部铁耗／ｋＷ ８９３２

轭部铁耗／ｋＷ ８３９５

磁极损耗／ｋＷ １１８４

　　定子绕组温度分布如图８所示，绕组中间部分
温度最高，两端端部温度较低。最大温度为

１４３５℃，最大温升为９３５Ｋ，满足用户１００Ｋ温升
要求。

磁钢最大温度７９℃，平均温度为７５℃，满足磁
钢工作极限温度，如图９所示。

图８　定子绕组温度

图９　永磁体温度

图１０为定子铁心仿真温度分布，从图中可知水
套冷却作用下，定子铁心外圆表面温度较低，高温

集中在内圆中间部位。

图１０　定子铁心温度

定子水套出水平均温度为 ５４℃，温升为 ４Ｋ；
进出风温差：空水冷却器出风温温度为７９２℃，温
升为１９２Ｋ；定子水套和空水冷却器分别带走１５０
ｋＷ（５４７％）和１２４ｋＷ（４５３％）的热量。综上各指
标值，该发电机冷却系统满足设计要求。

４　实验分析

本文根据１６ＭＷ永磁风力发电机的设计方案制
造了两台样机，如图 １１所示。其中一台作为拖动
机，使发电机工作在额定状态。为了测试发电机工

作状态下主要部件的温升情况，在定子绕组中埋置

ｐｔ１００温度传感器，用于试验过程中检测电机各部件
温升。

在样机热实验过程中，实测发电机中部风速为

·９６·
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１０ｍ／ｓ，每隔 １５ｍｉｎ记录各温度传感器的温度和环
境温度，当 ３０ｍｉｎ内发电机温差小于 １Ｋ时，认为
发电机的温升达到稳定状态。

图１１　样机试验

试验结果如表６所示，当电机运行于额定工况
时，定子绕组温升为８５８Ｋ，与仿真数据相近。

表６　样机试验结果

定子绕组
第一套

绕组

第二套

绕组

第三套

绕组

第四套

绕组

定子功率／ｋＷ ４０１０ ４００８６ ３９７６１ ３９９５６

定子频率／Ｈｚ ９３３ ９３３ ９３３ ９３３

定子功率因数 ０９７ ０９７ ０９８ ０９８

定子绕组电压／Ｖ １３７５４７ １３７４２３ １３６９７３ １３７６０７

定子绕组温升／Ｋ ８５８

５　结　论

通过对１６ＭＷ永磁风力发电机的电磁和温度场
分析，论述了该功率等级下电机的电磁特性和冷却

结构，并通过样机试验与仿真数据进行对比，验证

了试验的正确性和仿真的准确性。
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单闭环与去磁控制相协调的 ＤＦＩＧ高电压穿越
控制策略研究

王艳娟，孙　潇，李万禹
（国网冀北电力唐山市曹妃甸区供电公司，河北 唐山０６３２９９）

摘　要：双馈感应风力发电机（ＤＦＩＧ）高电压穿越（ＨＶＲＴ）过程中，传统的网侧换流器（ＧＳＣ）双闭环控制中，不仅外
环对ＤＣ－ｌｉｎｋ电压振荡反应有延时，且对内环的补偿也有一定的滞后效应；此外，传统的转子侧换流器（ＲＳＣ）控制
对其容量利用率较低，在ＨＶＲＴ时，存在向转子注入无功不足等问题。针对上述情况，本文提出一种单闭环控制与
去磁控制相协调的ＨＶＲＴ控制方案。仿真结果表明，ＧＳＣ单闭环与ＲＳＣ去磁相协调的ＨＶＲＴ控制策略，不仅有效抑
制了ＨＶＲＴ过程中ＤＣ－ｌｉｎｋ电压的波动，克服了传统控制的弊端，而且在保证功率平衡及 ＲＳＣ容量完全利用的状
态下向转子侧注入了无功，提高了ＲＳＣ利用率，成功实现ＤＦＩＧ的故障穿越。
关键词：双馈感应风力发电机；高电压穿越；ＤＣ－ｌｉｎｋ电压；单闭环；去磁控制
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孙　潇（１９９５），男，本科，工程师，研究方向为电力系统保护控制，电力调度控制。

０　引　言

双馈感应风力发电机（ＤｏｕｂｌｙＦｅｄＩｎｄｕｃｔｉｏｎＧｅｎ
ｅｒａｔｏｒ，ＤＦＩＧ）由于独特的性能及价格优势，成为风
电市场占比最多的机型［１２］。但 ＤＦＩＧ的网侧换流器
（ＧｒｉｄＳｉｄｅＣｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＧＳＣ）与转子侧换流器（Ｒｏｔｏｒ
ＳｉｄｅＣｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＲＳＣ）独特的背靠背结构，导致电网

电压故障对ＤＦＩＧ的影响极大［３７］。

目前，大量学者对ＤＦＩＧ的ＬＶＲＴ进行研究，但
同样会造成转子过电流和 ＤＣ－ｌｉｎｋ过电压的 ＤＦＩＧ
高电压穿越（ＨｉｇｈＶｏｌｔａｇｅＲｉｄｅＴｈｒｏｕｇｈ，ＨＶＲＴ）也亟
需研究［８１１］。

针对ＨＶＲＴ期间的ＲＳＣ控制，文献［１２］提出消
磁控制方案，以此抵消故障期间磁链的瞬态分量，
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进而抑制转子过电流对 ＤＦＩＧ的不利影响；文献
［１３］提出了一种加快定子磁链暂态分量衰减速度的
去磁控制策略，但却对电磁转矩没有起到抑制作用；

文献［１４１５］提出一种基于定子磁链消磁和现代控制
理论相结合的改进控制策略，但受限于 ＲＳＣ容量，
当出现较大的电压故障时，ＤＦＩＧ仍无法完成故障穿
越。此外，上述传统的 ＲＳＣ控制存在对其容量利用
率低，且在ＨＶＲＴ时，向转子注入无功不足等问题。

考虑在ＨＶＲＴ期间的ＧＳＣ控制，文献［１６］通过
串联ＧＳＣ完成ＨＶＲＴ控制策略，依据定子电压可控
灵活的特点来完成ＤＦＩＧ的故障穿越。而这种策略的
问题在于，提高了系统的成本，对于 ＤＦＩＧ本身来
说，这个策略会导致一定程度的扰动；ＨＶＲＴ过程
中的母线电压波动，文献［１７］还提出一种控制方案
用于穿越高电压故障恢复过程；文献［１８］提出了
ＨＶＲＴ时换流器无功功率和有功功率的动态关系，
提出一种考虑无功支撑的 ＨＶＲＴ控制策略。但上述
ＧＳＣ仍存在外环对ＤＣ－ｌｉｎｋ电压振荡反应延迟同时
内环补偿有一定滞后等缺陷。

对于上文所述问题，本文利用 ＧＳＣ单闭环控制
与ＲＳＣ去磁控制相协调的ＨＶＲＴ控制策略。ＧＳＣ单
闭环控制较传统的双闭环控制相比，外环对 ＤＣ－
ｌｉｎｋ电压振荡反应迅速，且对内环补偿不存在延时
情况，很好的效抑制了ＨＶＲＴ过程中 ＤＣ－ｌｉｎｋ电压
的波动；此外，改进的 ＲＳＣ去磁控制在确保功率平
衡及ＲＳＣ容量完全利用的情况下，向转子侧注入一
定的无功功率，提高了 ＲＳＣ利用率。在仿真平台进
行验证，结果表明：ＧＳＣ单闭环控制与 ＲＳＣ去磁控
制相协调的ＨＶＲＴ控制策略，不仅克服了传统控制
的弊端，而且ＤＦＩＧ具有瞬态响应性能良好，对于严
重的高电压故障能够成功穿越。

１　ＤＦＩＧ数学模型

ＤＦＩＧ的数学模型在定子坐标系下为
Ｕｓ＝ＲｓＩｓ＋ｐψｓ
Ｕｒ＝ＲｒＩｒ＋ｐψｒ－ｊωｒψ{

ｒ

（１）

ψｓ＝ＬｓＩｓ＋ＬｍＩｒ
ψｒ＝ＬｒＩｒ＋ＬｍＩ{

ｓ

（２）

式中，Ｕｓ、Ｉｓ、ψｓ分别为定子电压、电流、磁链矢
量；Ｕｒ、Ｉｒ、ψｒ分别为转子电压、电流、磁链矢量；
Ｒｓ、Ｌｓ、Ｒｒ、Ｌｒ分别为定、转子电阻和电感；Ｌｍ为
定、转子间互感；ω１、ωｒ、ωｓｌ分别是同步旋转角速
度、转子旋转角速度、滑动角速度，且 ωｓｌ＝ω１－

ωｒ；ｐ为微分算子。
ＤＦＩＧ的ＲＳＣ采用ψｓ定向矢量控制，此时 ＤＦＩＧ

的转子方程为

ｄｉｒｄ
ｄｔ＝－

Ｒｒ
σＬｒ
ｉｒｄ＋ωｓｌｉｒｑ＋

ｕｒｄ
σＬｒ

ｄｉｒｑ
ｄｔ＝－

Ｒｒ
σＬｒ
ｉｒｑ－ωｓｌｉｒｄ－ωｓｌ

Ｌｍ
σＬｒｓＬｒ

ψｓｄ＋
ｕｒｑ
σＬ










ｒ

（３）

式中，σ＝１－Ｌｍ
２／ＬｓＬｒ为ＤＦＩＧ的漏磁系数。

２　ＧＳＣ单闭环控制

传统的ＧＳＣ双闭环控制中，外环对ＤＣ－ｌｉｎｋ电
压振荡反应较为滞后，且对于内环的补偿存在一定

的延迟，鉴于这些问题，本文拟设计一种用 ＤＣ－
ｌｉｎｋ直接控制的ＧＳＣ单闭环控制策略。

图１　ＧＳＣ拓扑结构图

图１给出了ＧＳＣ的拓扑结构图，将其转换到 ｄｑ
坐标系下，ＧＳＣ与ＤＣ－ｌｉｎｋ的数学模型为

ｄｉｇｄ
ｄｔ＝－

Ｒｇ
Ｌｇ
ｉｇｄ＋ω１ｉｇｑ＋

ｕｇｄ－ｕｓｄ
Ｌｇ

ｄｉｇｑ
ｄｔ＝－

Ｒｇ
Ｌｇ
ｉｇｑ－ω１ｉｇｄ＋

ｕｇｑ－ｕｓｑ
Ｌｇ

ｄＵｄｃ
ｄｔ＝

１
Ｃｉ















ｃａｐ

（４）

式中，ｕｇｄ、ｕｇｑ为 ＧＳＣ交流侧 ｄ、ｑ轴电压；ｉｇｄ、ｉｇｑ
为ＧＳＣ交流侧 ｄ、ｑ轴电流；Ｒｇ、Ｌｇ为 ＧＳＣ电阻和
电感；Ｕｄｃ、ｉｃａｐ、Ｃ为 ＤＣ－ｌｉｎｋ的电压、电流和
电容。

ＤＣ－ｌｉｎｋ向ＤＦＩＧ提供的功率Ｐｒ（不考虑ＲＳＣ的
开关损耗）为

Ｐｒ＝Ｕｄｃｉｄｃｒ＝
３
２ ｕｇｄｉｇｄ＋ｕｇｑｉ( )ｇｑ （５）

式中，ｉｒｄｃ为ＲＳＣ直流侧电流。

２１　ＧＳＣ传统控制策略

ＧＳＣ传统控制策略采用电压定向控制，即 ｕｇｑ＝

０、ｉｇｑ＝０，不考虑 ＧＳＣ的开关损耗，由式（５）可知
ＤＣ－ｌｉｎｋ向ＤＦＩＧ提供的功率为

·２７·



　４期 王艳娟等：单闭环与去磁控制相协调的ＤＦＩＧ高电压穿越控制策略研究

Ｕｄｃｉｇｄｃ＝
３
２ ｕｇｄｉｇｄ＋ｕｇｑｉ( )ｇｑ ＝

３
２ｕｇｄｉｇｄ （６）

式中，ｉｇｄ为ＧＳＣ直流侧电流。注入ＤＣ－ｌｉｎｋ的功率
Ｐｄｃ为

Ｐｄｃ＝Ｕｄｃｉｃａｐ＝ＵｄｃＣ
ｄＵｄｃ
ｄｔ （７）

２２　ＧＳＣ单闭环控制

鉴于传统 ＧＳＣ控制的缺陷，为缩短抑制 ＤＣ－
ｌｉｎｋ电压振荡的时间，提出一种 ＧＳＣ单闭环无延迟
的快速ＧＳＣ单闭环控制策略，即：直接以ＤＣ－ｌｉｎｋ
电容器的 ｉｃａｐ为控制变量，若使 ｉｃａｐ＝０，就能确保
ＤＣ－ｌｉｎｋ的Ｕｄｃ相对稳定。

对ＤＣ－ｌｉｎｋ的节点应满足：
Ｐｄｃ＝Ｐｇｄｃ－Ｐｒｄｃ （８）

联立式（６）、式（７）和式（８），ＤＣ－ｌｉｎｋ节点方
程变化为

ＵｄｃＣ
ｄＵｄｃ
ｄｔ＝

１
２Ｃ
ｄＵ２ｄｃ
ｄｔ＝

３
２ｕｇｄｉｇｄ－Ｐｒｄｃ （９）

将式（９）中的 Ｕ２ｄｃ在 Ｕｄｅ＿ｒｅｆ处进行 ＴａｙｌｏｒＥｘｐａｎ
ｓｉｏｎ得：
Ｕ２ｄｃ＝Ｕ

２
ｄｅ＿ｒｅｆ＋２Ｕｄｅ＿ｒｅｆ（Ｕｄｃ－Ｕｄｅ＿ｒｅｆ）＝２Ｕｄｅ＿ｒｅｆＵｄｃ－

Ｕ２ｄｅ＿ｒｅｆ （１０）
将式（１０）代入式（９），可得ＧＳＣ的ｄ轴ｉｇｄ为

ｉｇｄ＝
２Ｕ

ｄｅ＿ｒｅｆ

３ｕｇｄ
ｉｃａｐ＋

２
３ｕｇｄ
Ｐｒｄｃ （１１）

式（９）代入式（４），可得ＧＳＣ的ｄ轴ｕｇｄ为

ｕｇｄ＝
２Ｕ

ｄｅ＿ｒｅｆ

３ｕｇｄ
（Ｒｇｉｃａｐ＋Ｌｇ

ｄｉｃａｐ
ｄｔ）＋ω１Ｌｇｉｇｑ＋

ｕｇｄ－
２
３ｕｇｄ
（ＲｇＰｒｄｃ＋Ｌｇ

ｄＰｒｄｃ
ｄｔ）

（１２）

因此，采用ＰＩ调节，以 ＤＣ－ｌｉｎｋ的 ｉｃａｐ作为控
制变量，则ＧＳＣ的ｄ轴控制策略为

Ｕ
ｇｄ＿ｒｅｆ
＝－（ｋｐ＋

ｋｉ
ｓ）（ｉｃａｐ＿ｒｅｆ－ｉｃａｐ）＋ω１Ｌｇｉｇｑ＋

　　 　ｕｇｄ－
２
３ｕｇｄ
（Ｒｇ＋ｓＬｇ）Ｐｒｄｃ

（１３）
ＧＳＣ的 ｑ轴控制策略与 ｄ轴采用同一方案，这

里不一一赘述，其控制框图如图２所示。
由上图可知，本文通过直接控制ＤＣ－ｌｉｎｋ的ｉｃａｐ

研究ＧＳＣ单闭环快速控制策略，进而达到控制 ＤＣ
－ｌｉｎｋ的Ｕｄｃ目的；此外，由上图能够发现，这种方
法能够避免ＰＩ调节对前馈补偿的延时，在 ＤＦＩＧ的
转子绕组前馈补偿通道中没有ＰＩ调节。

图２　ＧＳＣ改进控制策略

３　ＲＳＣ去磁控制

当电压对称骤升时，ψｓ会产生交流分量和直流

分量；当电压不对称骤升时，ψｓ还会产生负序分
量。由于定、转子间的耦合作用以及ψ的复合影响，
ＨＶＲＴ期间会在转子侧形成较大的Ｕｒ，但由于 Ｒｒ、
Ｌｒ较小，较大的Ｕｒ施加会产生转子过电流，进而导
致ＲＳＣ失控，造成ＤＦＩＧ的ＨＶＲＴ失败。

ψｒ与ψｓ的耦合关系为
ψｒ＝Ｌｍψｓ／Ｌｓ＋σＬｒＩｒ （１４）

ψｒ≈ ψｓ１＋ψｓ２＋ψ( )ｓｎ ＋σＬｒＩｒ （１５）
控制Ｉｒ使其产生与ψｓ相反的 ψ，以此抵消

ＨＶＲＴ期间的直流分量与负序分量。
ｉｒ ＝ｉｒ２＋ｉｒｎ＝－ψｓ２／σＬ( )ｒ －ψｓｎ／σＬ( )ｒ （１６）

式中，ｉｒ、ｉｒ２、ｉｒｎ为抵消ψｓ的Ｉｒ参考值、负序分量Ｉｒ
参考值、自由分量量Ｉｒ参考值。

电网电压稳定时，通过ｄ轴电压定向矢量控制，
也就是利用 ＲＳＣ的 ｉｒｄ、ｉｒｑ分量分别控制 ｕｒｄ、ｕｒｑ，
ＲＳＣ电流内环控制为

ｕｒｄ＝Ｒｒｉｒｄ＋σＬｒｄｉｒｄ／ｄｔ－ωｓｌψｒｑ
ｕｒｑ＝Ｒｒｉｒｑ＋σＬｒｄｉｒｑ／ｄｔ＋ωｓｌψ{

ｒｄ

（１７）

电网电压骤升时，注入去磁电流后，ＲＳＣ电流
内环控制为

ｕｒｄ′＝Ｒｒｉｒｄ′＋σＬｒｄｉｒｄ′／ｄｔ－ωｓｌ －Ｕｓ
Ｌｍ
ω１Ｌｓ

＋σＬｒｉ( )ｒｑ
ｕｒｑ′＝Ｒｒｉｒｑ′＋σＬｒｄｉｒｑ′／ｄｔ＋ωｓｌσＬｒｉ

{
ｒｄ

（１８）
式中，ｕｒｄ′、ｕｒｑ′为加入去磁电流后，ＲＳＣ内环 ｕｒｄ、
ｕｒｑ修正分量。
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在 ＲＳＣ去磁控制中，电流内环提供去磁电流，
鉴于ＲＳＣ容量的限制，在保证产生去磁电流的情况
下，剩余的功率提供最大的无功支撑。在不计 ＲＳＣ
自身损耗时，Ｐｒ≈ＰＲＳＣ，ＲＳＣ所能给予的最大Ｑ为

Ｐｒｍａｘ＝ｓＰｓ

Ｑｒｍａｘ＝ Ｐｒｍａｘ
２－Ｐｒ槡

２＝ ｓＰ( )ｓ
２－Ｐｇｍａｘ槡

{ ２
（１９）

式中，ｓ为ＤＦＩＧ的转差率。因此，ＲＳＣ外环控制中
Ｑ的参考值为

Ｐｒｍａｘ＝ｓＰｓ

Ｑｒｒｅｆ＝＝ ｓＰ( )ｓ
２－ ３ｕｇ

ｉｇｍａｘ
２－ｉｇｑ槡

２( )２槡
{ ２ （２０）

由式（１８）和式（２０）可得 ＤＦＩＧ在 ＨＶＲＴ期间的
控制框图，如图３所示。

图３　ＲＳＣ去磁控制

４　仿真分析
在Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真平台上搭建如图４所示

的含 ＧＳＣ单闭环控制与 ＲＳＣ去磁控制相协调的
ＨＶＲＴ控制策略的ＤＦＩＧ仿真模型。其中双馈感应发
电机参数为：设定额定功率为２ＭＷ，设置额定频率
为５０Ｈｚ，设定定子额定电压６９０Ｖ，设定直流母线
额定电压为１２００Ｖ，设定定子电阻为００１０８ｐｕ，设
定转子电阻为 ００１０２ｐｕ，设定定子漏感为 ０１０２
ｐｕ，设定转子漏感为０１１ｐｕ，设定定转子间的互感
为３３６２ｐｕ。兆瓦级ＤＦＩＧ转动惯量较高，且电网电
压骤升暂态过程较短，所以在整个过程中可以认为

ＤＦＩＧ转速不变。

图４　ＤＦＩＧ仿真模型

４１　ＧＳＣ单闭环控制

为证明ＧＳＣ单闭环控制策略下Ｕｄｃ瞬态响应效

果，图５给出了单闭环控制策略下 ｉｃａｐ＝０波形。图
６给出了ｔ＝１５ｓ时发生电压骤升故障，骤升幅度为
１３ｐｕ，ＧＳＣ单闭环控制策略给出了传统控制策略
以及ｉｃａｐ不同取值下的Ｕｄｃ瞬态响应对比波形。

图５　Ｉｃａｐ波形

图６　Ｕｄｃ仿真对比波形

通过图 ６能够发现，传统控制策略下，ＨＶＲＴ
故障时，Ｕｄｃ瞬间升高，ＤＣ－ｌｉｎｋ电压大幅振荡，且
其峰值达到１３４ｐｕ，ＤＦＩＧ在原有控制策略下无法
实现故障穿越；在 ｉｃａｐ取 ０１时，Ｕｄｃ瞬时值有所下
降，但仍高于１２ｐｕ。但在采用ＧＳＣ单闭环控制后，
ＨＶＲＴ期间，ＧＳＣ不存在对内环补偿的延时问题，
加快抑制了ＤＣ－ｌｉｎｋ电压的振荡，且此时Ｕｄｃ峰值仅
为１１３ｐｕ，远低于Ｕｄｃ的安全限制２ｐｕ。ＧＳＣ单闭
环控制对Ｕｄｃ的振荡抑制远好于ＧＳＣ传统控制。

４２　ＲＳＣ去磁控制

图７给出了 ｔ＝１５ｓ时发生电压骤升故障，骤
升幅度为１３ｐｕ，采用传统控制策略和ＲＳＣ去磁控
制下ＤＦＩＧ的 Ｑ瞬态响应对比波形，并对暂态部分
进行了展宽。
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图７　Ｑ仿真对比波形

通过图７可以发现，传统控制策略方式，ＨＶＲＴ

故障时，Ｑ波动幅度显著；在采用ＲＳＣ去磁控制后，

ＨＶＲＴ期间，改善了 ＤＦＩＧ系统的 Ｑ功率关系，在

ＨＶＲＴ过程中向转子侧注入一定的无功功率，确保

了ＤＦＩＧ功率的平衡，提高了ＲＳＣ的利用率。

４３　ＨＶＲＴ协调控制

图８分别给出了 ｔ＝１５ｓ时发生电压骤升幅度

为１３ｐｕ的故障，ｔ＝１６ｓ时故障恢复，采用传统

双闭环控制、无源阻尼优化控制策略以及本文所提

的ＧＳＣ单闭环控制与 ＲＳＣ去磁控制相协调的ＨＶＲＴ

控制策略下ＤＦＩＧ的瞬态响应波形对比图。

为了更加清晰、直观的对比传统双闭环控制、

阻尼控制以及本文所提的ＧＳＣ单闭环控制与ＲＳＣ去

磁控制相协调的 ＨＶＲＴ控制策略下Ｉｒ、Ｕｄｃ、Ｔｅ的瞬

态性能，表１给出了 ＤＦＩＧ在两种的控制策略下Ｉｒ、

Ｕｄｃ、Ｔｅ的峰值对比情况。
表１　不同控制策略下ＤＦＩＧ瞬态响应对比

控制策略 Ｉｒ Ｕｄｃ Ｔｅ

双闭环控制 ２９８ １３６ ２６２

阻尼控制 ２４５ １１７ １７８

协调控制 １５３ １１２ １６１

　　由 Ｉｒ和 Ｕｄｃ的波形对比可以看出，ＨＶＲＴ期间，

Ｉｒ和Ｕｄｃ的振荡幅度显著降低，且峰值分别减小了

１４７ｐｕ和１２４ｐｕ，在ＧＳＣ单闭环控制与ＲＳＣ去磁

控制相协调的 ＨＶＲＴ控制策略下Ｉｒ、Ｕｄｃ的峰值均在

安全限值２ｐｕ和１２ｐｕ以内，消除了转子过电流和

直流母线过电压的不利影响，ＤＦＩＧ成功实现了严重
高电压故障下的 ＨＶＲＴ。此外，由 Ｔｅ的波形可以看
出，Ｔｅ的振荡幅度明显降低，对转轴的冲击减小，
ＤＦＩＧ的使用寿命增加。

图８　ＤＦＩＧ动态响应

ＤＦＩＧ在 ＧＳＣ单闭环控制与 ＲＳＣ去磁控制相协
调的ＨＶＲＴ控制策略下的瞬态响应显著优于双闭环
控制，本文所提的改进控制策略优化了ＤＦＩＧ的动态
性能。

５　结　语

本文针对过去的 ＧＳＣ双闭环控制下，外环对
ＤＣ－ｌｉｎｋ电压振荡反应迟滞，内环补偿存在一定的
滞后；传统的 ＲＳＣ控制对其容量利用率低，且在
ＨＶＲＴ时，向转子注入无功不足等问题，提出一种
ＧＳＣ单闭环控制与 ＲＳＣ去磁控制相协调的ＨＶＲＴ控
制策略，结果表明：

（１）ＧＳＣ单闭环控制很好的效抑制了 ＨＶＲＴ过
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程中ＤＣ－ｌｉｎｋ电压幅值及其波动情况，优化了ＤＦＩＧ
的瞬态响应性能；

（２）ＲＳＣ去磁控制在 ＨＶＲＴ过程中向转子侧注
入一定的无功功率，确保了ＤＦＩＧ功率的平衡，提高
了ＲＳＣ的利用率；

（３）ＧＳＣ单闭环控制与 ＲＳＣ去磁控制相协调的
ＨＶＲＴ控制策略克服了传统控制的弊端，帮助 ＤＦＩＧ
成功穿越了严重的高电压故障。
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