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高速永磁电机铁耗精确计算两项式模型
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摘　要：基于分段带补偿项的铁耗计算方法，本文提出了一种适用于高速永磁电机铁耗精确计算的两项式数学模
型。通过结合高速电机运行特性对频率和磁密区间进行双重划分，在Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模型的基础上引入涡流及磁滞
损耗补偿项考虑磁饱和、局部磁滞回环及涡流趋肤效应等非线性因素对硅钢片单位损耗特性的影响。该模型新增参

数均为随频率和磁密变化的分段常函数，通过Ｌ－Ｍ算法拟合求解，在减小计算量的同时明确反映铁磁材料非线性
对铁耗计算的影响，实现铁耗精确计算。最后，以某高速电机用硅钢片３５ＳＷＨ１９００为例，对比了本文所提模型与
Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模型在单位损耗上的计算误差，实验结果表明所提模型计算误差基本在１５％以内，能够有效提升高
速永磁电机铁耗的计算精度。

关键词：高速电机；铁耗；涡流损耗；涡流趋肤效应；磁滞损耗
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０　引　言

与普通电机相比，高速永磁电机通常指转子外

缘线速度 １００ｍ／ｓ以上的电机［１，２］，其具有体积小、

可与高速负载直连、功率和转矩密度高的优点，所

以在电动汽车、轨道交通等领域得到了广泛的应用。
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但由于高速电机控制器开关频率高、载波频率大的

影响，电机内的高次谐波含量多，磁场交变频率远

超普通电机［３，４］，导致电机铁心损耗尤其是涡流损耗

大大增加，成为高速电机的主要损耗项［５］。同时，

铁心损耗受磁路饱和、局部磁滞回环等因素以及高

频谐波的影响，难以准确计算［６］。这些损耗在散热

条件差的高速电机全封闭结构中容易引发定转子过

热，增大永磁体不可逆失磁的风险，威胁电机运行

的可靠性［７，８］。因此，为提升高速永磁电机的运行可

靠性，准确计算电机铁耗十分重要。

对电机铁心损耗的计算，国内外学者进行了广

泛研究。其中，损耗分离模型基于铁磁材料损耗产

生的机理，将磁心损耗分解为磁滞损耗、涡流损耗

和附加损耗，具有明确的物理意义［９，１０］。而在高速

电机这类高频激励下，经典涡流损耗占主导，由磁

畴壁弯曲所导致的附加涡流损耗可忽略不计［１１］，因

此Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模型在高速电机铁心损耗计算中
得到了大量应用。但常系数损耗分离模型由于未考

虑磁饱和等非线性因素影响仅在一定的频率及磁通

密度范围下准确度较高。为了更好地反映铁磁材料

的非线性特性，文献［１２，１３］提出了损耗系数随频
率和磁通密度变化的变系数铁耗模型来改善计算准

确度。变系数模型相较于常系数模型虽在计算准确

度上有了一定提高，但由于模型为数值拟合的多项

式，受多项式拟合病态特性的影响，在频率和磁通

密度变化范围较大时计算量和误差都较大。为了解

决变系数模型存在的问题，针对频率和磁密分段加

补偿项的铁耗计算模型成为一种有效方法。文献

［１４，１５］为了考虑局部磁滞回环对磁滞损耗的影响
提出了一种含有磁滞损耗附加项的铁耗分段计算模

型，但未对如何进行频率和磁密分段做出具体解释。

文献［１６］则在涡流损耗项中增加补偿项提出了一种
考虑磁饱和影响的铁耗计算模型，但仅针对损耗的

单一影响因素研究而未对宽频损耗特性开展综合全

面的分析。

针对目前大多研究未对磁密和频率分段具体解

释以及未考虑高频下涡流趋肤效应对铁耗影响的问

题。本文结合高速永磁电机实际运行特性对频率和

磁密进行分段，并基于分段带补偿项的计算方法以

Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模型为基础提出适用于高速电机铁
耗精确计算的分段解析模型。该模型通过引入涡流

及磁滞损耗补偿项综合考虑磁饱和、局部磁滞回环

及涡流趋肤效应等因素对铁耗计算的影响，同时，

各补偿项参数均采用Ｌｅｖｅｎｂｅｒｇ－Ｍａｒｑｕａｒｔ（Ｌ－Ｍ）算

法自编程求解，在简化计算流程、提升求解速度的

同时明确反映损耗的变化规律。最后，通过单位损

耗上不同模型解析计算和实验对比，验证了所提模

型的有效性。

１　分段带补偿项两项式铁耗模型建立

１１　考虑高速永磁电机运行特性的频率区间划分

由于不同频率下磁滞损耗与涡流损耗的占比不

同、趋肤效应等非线性因素对损耗的影响程度不同，

且电机铁耗和弱磁情况密切相关［１７］，因此需要结合

电机的运行转速划分相应频率区间进行分析。本文

以一台８极４８槽车驱电机为例划分频率，该电机参
数如表１所示，电动外特性曲线见图１。

表１　８极４８槽永磁同步电机主要参数

参数 参数值 参数 参数值

额定功率／ｋＷ ４０ 峰值功率／ｋＷ ７５

额定转矩／Ｎｍ １２０ 峰值转矩／Ｎｍ ２７０

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ３２００ 峰值转速／（ｒ／ｍｉｎ） ９０００

额定电流／Ａ １３０ 极对数 ４

重量／ｋｇ ４３５ 工作制 Ｓ９

图１　８极４８槽永磁同步电机电动外特性曲线

　　根据外特性曲线不难发现，当电机转速小于
３０００ｒ／ｍｉｎ时，电机转矩几乎保持恒定，此时电机
采用最大转矩电流比（ＭａｘｉｍｕｍＴｏｒｑｕｅＰｅｒＡｍｐｅｒｅ，
ＭＴＰＡ）控制，而当电机转速大于３０００ｒ／ｍｉｎ后，输
出功率达到最大，此时电机变为弱磁控制。弱磁后，

谐波含量及幅值随转速大幅提高，相应的谐波损耗

也会迅速增加。因此将３０００ｒ／ｍｉｎ作为该电机的转
折转速，根据转速与频率的转换关系可知，低速区

与高速区的转折频率为２００Ｈｚ。
当频率继续升高，交变磁通在穿过硅钢片时产

生感应电动势进而产生涡流，这种涡流在硅钢片内

部又产生磁场，反过来削弱原来的磁场，表现出涡

流趋肤效应。用衰减常数 ｋ乘硅钢片厚度 ｄ得出趋
肤效应表征参数 ξ来表现涡流密度和磁通密度沿硅

·２·
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钢片厚度方向的分布不均匀程度。当ξ＝０时，说明
分布均匀，ξ越大，磁通密度分布越不均匀，一般
认为ξ小于 １时，趋肤效应可以忽略不计，但当 ξ
大于２后，趋肤效应的作用开始显著，当频率提高
到趋肤效应表征参数 ξ大于４时，涡流去磁作用很
强，此时涡流损耗与铁磁材料厚度的一次方和频率

的 １５次方成正比［１８］。示例电机所用硅钢片

３５ＳＷＨ１９００在不同频率的参数ξ如表２所示。
表２　３５ＳＷＨ１９００在不同频率下的趋肤效应表征参数

ｆ／Ｈｚ ξ ｆ／Ｈｚ ξ

５０ ０２１９８ ２０００ １３９０１３７

８００ ０８７９２ ５０００ ２１９８

１０００ ０９８２９７５ ８０００ ２７８０２７５

从表中可以看出，趋肤效应在频率超过２０００Ｈｚ后
开始产生显著作用，因此本文将２０００Ｈｚ作为考虑
趋肤效应的转折频率。结合以上分析，本文以 ２００
Ｈｚ和２０００Ｈｚ为分界点将频率划分为低频、中频和
高频分析区，针对不同频率区间的损耗特性，加入

相应的损耗补偿项进行修正。

１２　考虑高速永磁电机运行特性的磁密区间划分

随着高速电机工作磁密的增大，其定子齿尖和

齿部会出现局部饱和的现象，而局部饱和会影响电

机的磁导谐波变化，改变转子的涡流损耗［３］。因此，

在划分频率区间后，还需进一步对磁密区间进行划

分以考虑磁饱和对于定转子铁心损耗计算的影响。

通过磁化曲线的膝点划分磁饱和区间是工程上一种

比较简单实用的方法，示例电机所用硅钢片

３５ＳＷＨ１９００在工频下的磁化特性曲线如图２所示。

图２　３５ＳＷＨ１９００在５０Ｈｚ下的磁化特性曲线

根据上图可知，该硅钢片的饱和磁通密度（即膝

点）出现在１４Ｔ附近，因此本文在低频区间将１４
Ｔ作为是否考虑磁饱和的分界点。

而在中高频区间，经过大量的计算并结合文献

［１４］的研究，发现铁心的饱和磁密随着频率升高逐

渐降低。在２００Ｈｚ以上、０６Ｔ以上的工作磁密区
间就会出现磁饱和，硅钢片的非线性特性逐渐严重，

此时由铁磁材料非线性特性引起的涡流损耗的增加

量将始终存在。因此在中高频区间，以０６Ｔ为分
界点划分非饱和与饱和区间。

１３　分段带补偿项的两项式计算模型

本文所提分段带补偿项模型以 Ｊｏｒｄａｎ损耗分离
模型为基础建立，Ｊｏｒｄａｎ模型如：

ＰＦｅ＝ｋｈＢαｆ＋ｋｅＢ
２ｆ２ （１）

式中，ｋｈＢαｆ表示磁滞损耗；ｋｅＢ
２ｆ２表示涡流损耗；

ｋｈ、α、ｋｅ为常系数。涡流损耗系数 ｋｅ通过硅钢片材
料参数求出，磁滞损耗系数 ｋｈ、α通过对硅钢片低
频下的实测数据进行线性拟合得到。

本文进一步分析模型在低频区间下的计算误差。

考虑到Ｊｏｒｄａｎ模型中磁滞损耗系数 ｋｈ和指数项 α的
计算基于频率在５０Ｈｚ下的假设，而实际上磁滞损耗
系数ｋｈ、涡流损耗系数 ｋｅ和指数项 α均会随着频率

变化［１２］。因此，在原模型中引入计及频率对损耗系

数影响的补偿系数。同时，在１４Ｔ以上的磁饱和
区间引入考虑磁饱和的涡流损耗补偿项，得出低频

区间铁耗计算模型如：

ＰＦｅ＝ｋ１ ｋｈＢαｆ＋ｋｅＢ
２ｆ２ １＋ｋ２Ｂβ( )[ ]２ （２）

式中，ｋ１为计及频率对损耗系数影响的补偿系数：
ｋ１＝１／１－（ｆ／５０）ε( )ｍａｘ＿５０ ，εｍａｘ＿５０为 ５０Ｈｚ下 Ｊｏｒ
ｄａｎ模型在待补偿区间内的最大误差，本文为
２７５４５％，ｆ为待求频率， １＋ｋ２Ｂβ( )２ 为考虑磁饱和

的涡流损耗磁通密度补偿项，ｋｈ、ｋｅ、α为常参数，
其含义与Ｊｏｒｄａｎ模型中相应参数一致。

随着频率的继续升高，在中频区间，谐波磁场

引起的铁磁材料磁滞回线畸变较大，随着频率的增

加，局部磁滞回环对于铁耗的影响将显著加强。在

中频区间引入考虑局部磁滞回环的磁滞损耗补偿项

得到中频区间的铁耗计算模型如：

ＰＦｅ＝ｋｈＢαｆｋ３Ｂβ( )３ ＋ｋｅＢ
２ｆ２ １＋ｋ２Ｂβ( )２ （３）

式中，ｋ３Ｂβ３为考虑局部磁滞回环的磁滞损耗磁通密
度补偿项。

在２０００Ｈｚ以上的高频区间，通过Ｊｏｒｄａｎ模型计
算结果与单位损耗实测值的对比发现经典模型计算

结果相较于实测值偏大。除局部磁滞回环和磁饱和

的影响外，此时涡流的去磁作用增强，即趋肤效应

开始显著，带来的影响也不可忽视。因此，在考虑

中低频存在的影响外，引入涡流损耗修正项来考虑
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趋肤效应的影响，得出高频区间铁耗计算模型如：

ＰＦｅ＝ｋｈＢαｆｋ３Ｂβ( )３ ＋ｋ′ｅｄβ４Ｂ
２ｆβ５ １＋ｋ２Ｂβ( )２ （４）

式中， ｄβ４·ｆβ( )５ 为涡流损耗频率修正项，ｋ′ｅ为除去

ｄ２的涡流损耗系数。

２　改进模型参数求解方法

２１　Ｌｅｖｅｎｂｅｒｇ－Ｍａｒｑｕａｒｔ算法

对改进铁耗计算模型的参数求解实际上是一种

参数辨识问题，通过不断减小计算值和实测值之间

的误差，使需要辨识的参数更接近实际值。目前，

常见的参数辨识方法有神经网络算法、遗传算法、

模拟退火法等。这些智能辨识算法具有较强的鲁棒

性、自适应能力等优点，但也存在局部寻优差，样

本量大，收敛速度慢等缺陷。本文采用一种对高斯

牛顿法改进的 Ｌ－Ｍ算法对所提模型各参数进行辨
识，通过引入系数λ改善优化算法速度和精度。

设需要参数辨识的铁耗模型为Ｐ＝ｆ（Ｂ，α），参
数向量 α＝（ａ，ｂ，ｃ）。实验测得的数据为（Ｂｉ，
Ｐｉ），ｉ＝１，２，…，ｎ－１，ｎ。辨识参数的要点在
于求出最接近实验数据的参数向量，以模型仿真值

与实验测量值间的均方根误差为适应度函数：

Ｅ（α）＝ １
ｎ∑

ｎ

ｉ＝１
Ｐｉ－ｆＢｉ，( )[ ]α槡

２ （５）

参数向量的获取是通过求解均方根误差的极小

值来实现的。设 Δα为第 ｋ次迭代到第 ｋ＋１次迭代
的输入向量变化量，对于高斯牛顿法，Δα为

Δα＝－ !

２Ｅ（α[ ]） －１
!

Ｅ（α） （６）
式中，ｅ（ｕ）为计算误差；

!

Ｅ（α）为梯度；!

２Ｅ（α）为
在

!

Ｅ（α）的基础上求导得到的Ｈｅｓｓｉａｎ矩阵。
对于Ｈｅｓｓｉａｎ矩阵，又有

!

２Ｅ（α）＝ＡＴ（α）ｅ（α）＋Ｓ（α） （７）

Ｓ（α）＝∑
Ｎ

ｉ＝１
ｅｉ（α）!

２ｅｉ（α） （８）

式中，Ａ（α）为Ｊａｃｏｂｉａｎ矩阵。
当目标值接近最优点时，Ｓ（α）很小可忽略，因

此对于高斯牛顿法：

!

２Ｅ（α）＝ＡＴ（α）ｅ（α） （９）
而在Ｌ－Ｍ法中，对Ｈｅｓｓｉａｎ矩阵进行了变形：

!

２Ｅ（α）＝ＡＴ（α）Ａ（α）＋λＩ（α） （１０）
式中，Ｉ为单位矩阵，λ为调节因子。由式（５）和式
（１０）可得Ｌ－Ｍ算法的迭代表达式为

αｋ＋１＝αｋ－ !

２Ｅ（α）＋λ( )Ｉ－１Ａα( )ｋ （１１）
由迭代表达式可见，在参数辨识过程中，当误

差减小时，Ｌ－Ｍ算法具有高斯牛顿法的局部精细搜
索能力；当误差增大时，又具有梯度下降法的大范

围快速寻优特性。因此该方法在保证雅可比矩阵 Ａ
的非奇异性前提下，有机结合了高斯牛顿法与梯度

下降法的优点，能够确保寻优精度和效率。

２２　改进模型补偿项参数求解

本文所提模型采用分段带补偿项的计算方法，

各补偿项存在于不同的频率和磁密区间。假设改

进模型在相应区间内近似为实测值，利用实测值

与改进前模型计算值之差为补偿值的特点通过 Ｌ
－Ｍ算法即可拟合求解各频率及磁密区间的补偿
项参数。

在对涡流损耗磁饱和补偿项参数 ｋ２和 β２进行求
解时，基于式（２）所求值为实测值的近似假设，当
频率ｆ≤２００Ｈｚ，磁通密度Ｂ≥ １４Ｔ时

ｐｔｅｓｔ＝
ＰＴｅｓｔ
ｆ＝ｋｈＢ

α＋ｋｅＢ
２ｆ１＋ｋ２Ｂβ( )２ （１２）

ｐｊｏｒｄａｎ＝
ＰＪｏｒｄａｎ
ｆ ＝ｋｈＢα＋ｋｅＢ

２ｆ （１３）

联立上两式，可得

Ｃ＝
ｐｔｅｓｔ－ｐｊｏｒｄａｎ
ｋｅＢ

２ｆ
＝ｋ２Ｂβ２ （１４）

对式（１４）两边取对数可得
ｌｎ( )Ｃ ＝ｌｎｋ( )２ ＋β２ｌｎ( )Ｂ （１５）

式中，ＰＴｅｓｔ为给定频率下不同磁通密度时硅钢片损
耗实测值，ＰＪｏｒｄａｎ为该区间内 Ｊｏｒｄａｎ模型计算值。根
据式（１５），利用Ｌ－Ｍ算法即可求出各频率下的 ｋ２
和β２，根据式（１４）对所求区间内各频率实测损耗数
据进行非线性曲面拟合也可以得到相应参数。

在对磁滞损耗补偿项参数 ｋ３和 β３进行求解时，
同样基于式（３）所求值为实测值的近似假设。由于
谐波磁场磁密幅值较基波磁场幅值偏小，为避免涡

流损耗变化影响磁滞损耗补偿项计算结果，应使涡

流损耗补偿项接近于１，即磁密幅值接近０。因此，
本文选取０到０５Ｔ的损耗数据进行拟合，方法与
前文涡流损耗补偿项参数求解相同。

同理，在高频区间求解涡流损耗趋肤效应修正

项参数时，为精确计算涡流损耗补偿项参数，应当

使磁滞损耗补偿项接近于１，即选取磁密幅值在１Ｔ
左右的数据。本文选用磁密幅值在０６Ｔ到１５Ｔ的
单位损耗实测数据进行拟合。在其他磁通密度范围

内的涡流损耗补偿项参数与磁通密度范围为 ０６Ｔ
≤Ｂ≤１５Ｔ的参数一致。

根据上述方法，本文模型各参数如表３所示。

·４·



　５期 王书恒等：高速永磁电机铁耗精确计算两项式模型

表３　改进模型参数

ｆ≤２００Ｈｚ ２００Ｈｚ＜ｆ＜２０００Ｈｚ ｆ≥２０００Ｈｚ

０Ｔ＜Ｂ＜１４Ｔ Ｂ≥１４Ｔ ０Ｔ＜Ｂ＜０６Ｔ Ｂ≥０６Ｔ ０Ｔ＜Ｂ＜０６Ｔ Ｂ≥０６Ｔ

ｋ２ ０ ０２８２ ０ ０１３６ ０ ０１１６

β２ ０ １９６０ ０ ３２０８ ０ ３８１８

ｋ３ ０ ０ １１６５ １１６５ ０４２３ ０４２３

β３ ０ ０ －０１４７ －０１４７ －０８５６ －０８５６

β４ ０ ０ ０ ０ １６５８ １６５８

β５ ０ ０ ０ ０ １６４２ １６４２

３　实验验证
３１　实验设计

为了验证所提模型的有效性，利用图３所示的
叠片铁心磁性能测试系统实测了硅钢片３５ＳＷＨ１９００
从５０Ｈｚ到８０００Ｈｚ的单位损耗。而后分别计算了本
文所提模型与 Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模型在相应频率及磁
密幅值下的单位损耗结果，对比验证了两模型在计

算结果上的相对误差。

图３　叠片铁心磁性能测试系统

由于示例电机采用变频供电，高频区间内主要

分布的是逆变器电流产生的谐波磁场，其磁密幅值

相较于基波偏小。因此在对硅钢片单位损耗计算进

行测试验证时，低频区间选取了０～２Ｔ的数据，中
频区间选取了０～１５Ｔ的数据，高频区间则主要为
０５Ｔ以内的数据。

３２　硅钢片单位损耗特性实验结果与分析

在低频区间内以０１Ｔ为数据间隔选取实测数
据进行相对误差对比，对比结果如图４所示。

图４　低频区间改进模型与经典Ｊｏｒｄａｎ模型计算误差对比

低频区间内，由于加入考虑了磁饱和的涡流损

耗补偿项，改进后的模型在１４Ｔ以上的工作区间
的计算准确度较 Ｊｏｒｄａｎ模型有了大幅提高，相对误
差基本在５％以内。

中频区间内，由于在低频改进模型的基础上加

入考虑局部磁滞回环的磁滞损耗补偿项，中频改进

模型在０２Ｔ以上磁密区间的计算准确度明显高于
Ｊｏｒｄａｎ模型，图５中相对误差基本在３％以内。
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图５　中频区间改进模型与经典Ｊｏｒｄａｎ模型计算误差对比

高频区间内，对比结果如表４及图６所示。由
于模型进一步考虑趋肤效应对涡流损耗的影响，针

对频率及计算厚度指数项进行了修正，２０００Ｈｚ下改
进模型在０２Ｔ以上的计算结果相较 Ｊｏｒｄａｎ模型与
试验值更加一致，相对误差基本在５％以内。
表４　８０００Ｈｚ下改进模型与Ｊｏｒｄａｎ模型计算误差对比

磁密幅

值／Ｔ

Ｊｏｒｄａｎ模型

计算误差（％）

改进模型

计算误差（％）

０１ ２４２２５ －１５０８

０２ ４７８６６ ２２０１

图６　高频区间改进模型与经典Ｊｏｒｄａｎ模型计算误差对比

　　而在样本量较少的５０００Ｈｚ和８０００Ｈｚ，改进模
型的计算准确度相较于 Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模型也有了
明显的提升，证明了所提模型在高频下能更好地反

映铁磁材料的损耗特性。

４　结　语

考虑到高速电机电磁负荷大同时采用变频器供

电导致电机内谐波含量大、磁密和频率变化范围宽，

传统铁耗计算模型难以准确计算的问题。本文结合

高速电机运行特性对频率和磁密区间进行了双重划

分，并基于Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模型利用分段带补偿项
的铁耗计算方法提出了一种综合考虑磁饱和、局部

磁滞回环和涡流趋肤效应的改进铁耗计算模型。改

进模型各参数的求解通过 Ｌ－Ｍ算法自编程实现，
在提升求解效率的同时改进求解参数的精度。最后，

通过实验对比分析了本文模型与 Ｊｏｒｄａｎ损耗分离模
型在不同频率及磁密幅值下的损耗计算误差，本文

所提模型的铁耗计算误差基本在１５％以内，改善效
果与理论一致，进而验证了所提模型的有效性。
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三相异步电机轴承故障的诊断策略

李炜航，林挺豪，高振博，王宇清，阚超豪

（合肥工业大学 电气与自动化工程学院，合肥 ２３０００９）

摘　要：轴承故障是三相异步电机常见的故障之一，及时准确地进行故障诊断对于保障电机的正常运行至关重要。
针对电机电流信号特征分析法（ＭＣＳＡ）易受到电机基波频率和系统噪声干扰等影响，本文提出了一种基于Ｈｉｌｂｅｒｔ变
换的轴承故障诊断方法。先对三相电流信号进行Ｈｉｌｂｅｒｔ变换，提取电流信号的平方包络线，然后利用频域分析方法
傅立叶变换（ＦＦＴ），对平方包络信号进行分析，最后对ＦＦＴ之后的频谱图进行归一化处理。通过观察其频谱特征，
可以判断轴承是否发生故障。该方法避免了电机基波频率和系统噪声干扰，能够可靠地检测三相异步电机轴承故

障。并搭建了试验平台验证了方法的可行性。
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０　引　言

电机作为现代工业领域中最重要的设备之一，

其运行稳定性对生产系统的正常运行至关重要。而

电机轴承作为电机运转的关键部件之一，常常承受

到疲劳、环境机械振动、过载、轴心错位、污染、

电流开槽、腐蚀、不正确的润滑等工况［１］，容易出

现故障和损坏。这些故障和损伤在电机的日常运行

中会逐渐积累和加剧，最终导致轴承故障的发生。

轴承故障不仅可能导致电机性能下降、效率降低，

还可能引发严重的机械损坏和生产事故。经研究表

明，电机故障分为机械故障和电气故障，而滚动轴

承属于机械故障，是故障高发部位，约占全部故障

的４０％［２］。
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目前在电机轴承故障诊断技术研究中还存在一

些挑战。首先，电机工作环境复杂，信号受到多种

干扰，如电源基波、谐波、偏心、环境噪声、振动

干扰［３］等，需要提高故障特征的提取和识别准确度。

此外，如何将故障诊断技术与实际生产系统（如采

矿）相结合，建立可行的实时监测和预警系统也是亟

待解决的问题［４］。因此，开展电机轴承故障诊断技

术及应用研究具有重要意义，可以提高电机设备的

运行可靠性、降低维护成本、提高生产效率和安全

性并为电机行业的发展和提升竞争力做出贡献。

关于异步电机的轴承故障的诊断一直都很受国

内外学者的关注，早在上世纪５０年代美国就提出了
故障树分析法（ＦＴＡ），用来分析和判断电机的轴承
故障。除此之外，许多国家也都研究出了不同方法。

例如日本通过振动信号以其参数进行判断，德国提

出基于声波信号的诊断方法，而我国早期则是借听

音棒发出声音与正常轴承比较来判断故障。随着近

年来技术的发展，电机轴承故障的分析也开始与深

度学习、神经网络、机器视觉等技术相结合，使得

轴承故障研究领域有了许多的推进与成果。声学检

测法、油膜电阻检测法、油液检测法、光纤检测法

等多种方法都可以对轴承进行故障检测诊断［５］，并

判断出轴承的一些具体情况，但根据检测成本与检

测结果准确度的多重考量，并未大范围应用。目前，

对于轴承故障的判断与检测主要是采用振动信号检

测法，通过使用深度学习、卷积神经网络等技术，

将检测到的振动信号进行分析［６］，可以较好的对轴

承状态进行判断，在许多领域，如风电、航空、机

车都有应用。但振动信号检测方法需要安装振动传

感器，使得投资与维护的工作量增大［７］，并且传感

器的安装也给工作的开展带来了诸多的不便，该方

法也不是最理想的检测方案。

为了能够及时准确地诊断出轴承故障的发生，

本文提出了基于 Ｈｉｌｂｅｒｔ变换的轴承故障诊断方法。
通过Ｈｉｌｂｅｒｔ变换将电流时域信号转换为频域信号，
得到信号的包络谱。再分析轴承故障的包络谱特征，

采用 ＦＦＴ频谱分析，确定轴承故障频率成分和其幅
值，判断轴承故障的严重程度和类型。为验证所提

出的方法的有效性，本文进行了样机试验。通过对

轴承故障时电机电流信号的采集和处理，得到了相

关的包络谱。试验结果表明，所提方法能够快速准

确地诊断轴承故障，并确定故障的类型和严重程度。

１　基于Ｈｉｌｂｅｒｔ变换的电机轴承故障度
诊断方法

１１　Ｈｉｌｂｅｒｔ变换的介绍

Ｈｉｌｂｅｒｔ变换在数学中是一种将时域信号转变为
频域信号的手段，也是提取信号包络的重要方法。

对于连续时间信号 ( )ｘｔ，其Ｈｉｌｂｅｒｔ变换定义式为

ｘ^( )ｔ＝Ｈｘ( )( )ｔ ＝１
π∫

＋
"

－
"

ｘ( )δ
ｔ－δ

ｄδ＝ｘ（ｔ） １πｔ
（１）

式中，Ｈ( )· 为 Ｈｉｌｂｅｒｔ运算符号；为卷积运算
符号。

所以信号的Ｈｉｌｂｅｒｔ变换也可以看作是信号与１
πｔ

的卷积，即：

ｘ^( )ｔ＝ ( )ｘｔ１πｔ
（２）

对于给定连续信号 ( )ｘｔ，其解析信号的定义为

( )ｈｔ＝ ( )ｘｔ＋ｊｘ^( )ｔ＝ ( )ｇｔｅｊφ（ｔ） （３）

虚部ｘ^( )ｔ为实部 ( )ｘｔ的 Ｈｉｌｂｅｒｔ变换。式（３）中
( )ｇｔ为解析信号的幅值函数，即 ( )ｇｔ＝ ( )ｈｔ ＝
　

ｘ２( )ｔ＋ｘ^２( )槡 ｔ，将其定义为解析函数 ( )ｈｔ的瞬时包
络线，φ( )ｔ为给定信号 ( )ｘｔ的瞬时相位，φ( )ｔ＝

ａｒｃｔａｎ ( )ｘｔ
!

ｘ^( )( )ｔ 。对 ( )ｇｔ进行ＦＦＴ变换即可求得
原始信号的包络线谱：

( )Ｂｆ＝ ( )( )Ｆｇｔ （４）

１２　基于Ｈｉｌｂｅｒｔ变换的轴承故障度诊断方法

对于在理想状态下工作正常异步三相电机，只

考虑ａ相的电流，有：
Ｉａ（ｔ）＝Ｉｍｃｏｓ（ωＳｔ＋α） （５）

式中，Ｉｍ为定子电流基波分量幅值；ωＳ为工频电源
供电角频率，ωＳ＝２πｆｓ。其Ｈｉｌｂｅｒｔ变换后的频谱图
仅含直流分量。

当轴承外圈、内圈或者滚动体表面出现缺损时，

随着电机轴的旋转，轴承内会由于故障点产生周期

性的冲击力，使轴心产生径向运动，电机定转子间

气隙发生变化，从而产生的磁场变化会使定子电流

产生更多的谐波分量，这些谐波分量会对定子电流

进行幅度调制，调制后的ａ相电流为
Ｉｍａ（ｔ）＝Ｉａ（ｔ）１＋ｍｃｏｓωｏ( )[ ]ｔ （６）

其中，ｍ为轴承外圈故障调制系数，其值是由于外
圈故障产生的谐波和基波电流的幅值之比，ωｏ＝２π

·８·
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ｆｏ，ωｏ是轴承外圈故障特征角频率，ｆ０为轴承外圈故
障特征频率。

将式（５）带入式（６）中，通过和差化积可得：

Ｉｍａ（ｔ）＝ＩｍｃｏｓωＳ( )ｔ＋
ｍＩｍ
２ｃｏｓｔωＳ±ω( )[ ]ｏ （７）

式中， ωＳ±ω( )ｏ为故障边带频率，是由将故障电机
的定子电流调幅而产生的。

将其进行Ｈｉｌｂｅｒｔ变换，得到：
ＨＩｍａ( )( )ｔ ＝ＩｍｓｉｎωＳ( )ｔ １＋ｍｃｏｓωｏ( )[ ]ｔ （８）
通过上式，就可构造故障电流的解析信号：

Ｔｍａ（ｔ）＝Ｉｍ １＋ｍｃｏｓωｏ( )[ ]ｔ ｅｊωＳｔ （９）
通过解析信号的幅值可以求得故障电流的瞬时

包络线：

ａｍａ（ｔ）＝Ｉｍ １＋ｍｃｏｓ（ωｏｔ） （１０）
由上式可以看出，由调幅所产生的两个故障边

带频率，通过处理后仅剩下单独的故障特诊频率ｆｏ。
在已有研究下，本文认为轴承故障特征频率与

轴承几何尺寸、损伤点发生位置（外圈）以及电机转

轴转速存在对应关系，可由上述数据进行确定，其

相应的计算公式［８］为

ｆ０＝
Ｎｂ
２ｆｍｒ１－

Ｄｂ
Ｄｃ
ｃｏｓ( )β （１１）

式中，ｆｍｒ为电机转子转速；Ｎｂ为滚动体的数量；Ｄｂ
为滚动体直径；Ｄｃ为轴承节径；β为滚动体的接
触角。

由于本文中试验所用的为滚动体数量为９的电
机，特征故障频率的计算公式，可近似［９］为

ｆ０＝０４Ｎｂｆｍｒ （１２）
将所需检测的电机电流频率的平方包络信号进

行ＦＦＴ频谱分析，然后再进行归一化处理，即：

ａｙ１＝２０×ｌｇ
ａｙ
ａｙ( )
ｍａｘ

（１３）

式中，ａｙ１为归一化之后幅值，ａｙ为包络线信号ＦＦＴ
变换后的幅值，ａｙｍａｘ为ａｙ中的最大值。

通过上述数据分析，若频谱图在ｎｆ０处出现故障
特征突起，则说明该电机轴承发生故障。

２　实验及结果分析

２１　实验平台搭建

本次试验的主要设备分别由直流电源、拖动电

机、试验电机样机、６２０５型号轴承以及数据采集系
统所组成。直流电源采用２５ｋＨｚ工频电源；拖动电
机采用ｚ２－４２直流发电机；试验电机采用 Ｙ２－１１２
型三相异步电动机，且实验室配备多台用于模拟电

机电流数据的轴承可拆卸故障电机；数据采集系统

则由变频器、霍尔电流传感器和数据采集卡组成。

搭建好后的试验平台如图１所示，试验所用故障轴
承如图２所示。

图１　电机轴承故障检测试验平台

图２　故障轴承

本次试验使用的电机样机是 Ｙ２－１１２三相异步
电机参数如表１所示，轴承６２０５参数如表２所示。

表１　Ｙ２－１１２电动机基本参数

参数 参数值

定子铁心外径／ｍｍ １７５

定子铁心内径／ｍｍ １１０

气隙／ｍｍ ０３５

转子铁心内径／ｍｍ ３８

铁心长度／ｍｍ １２０

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） １４４０

额定功率／ｋＷ ７５

额定电压／Ｖ ３８０

极对数 ２

定／转子槽数 ３６／２８

参数 参数值

每槽导体数 ５２ １Δ

定子２对极 线径 １０ｍｍ １根１０ｍｍ

相串联匝数 ３１２ ５２６

表２　６２０５轴承基本参数

参数 参数值

型号 ６２０５
类型 深沟球轴承

最大转速／（ｒ／ｍｉｎ） １３０００
额定荷载／ｋＮ １４
内径／ｍｍ ２５
外径／ｍｍ ５２

滚子直径／ｍｍ １５
滚子数量／个 ９

·９·
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２２　电流仿真运行及分析处理
２２１　对定子电流进行ＦＦＴ分解

为了验证方法的可行性，本文先分别将外圈故

障电机半载、正常电机半载、外圈故障电机满载、

正常电机满载定子电流直接进行 ＦＦＴ变换，并由
Ｍａｔｌａｂ仿真得到频谱图。通过比较，本文发现当带
载一样时，故障电机与正常电机的频谱图无较大差

别，无法由此判断电机是否故障。

图３　外圈故障满载

２２２　对定子电流进行 Ｈｉｌｂｅｒｔ解调平方包络信号
的ＦＦＴ分析

根据已知的数据本文求得特征故障频率

ｆ０＝８７６Ｈｚ。

图４　满载电机进行希尔伯特解调平方包络信号的
傅里叶分析

通过满载正常电机与满载故障电机的频谱图对

比，发现在故障特征频率ｆ０的３、４倍时频谱图都出
现了故障突起。

图５　半载电机进行希尔伯特解调平方包络信号的
傅里叶分析

通过半载正常电机与半载故障电机的频谱图对

比，发现在故障特征频率ｆ０的３、４倍时频谱图都出
现了故障突起。

（下转第４５页）

·０１·
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聚磁式磁场调制电机设计与分析

陈文静

（博世电动工具（中国）有限公司，杭州３１００５３）

摘　要：聚磁式磁场调制电机是同步电机的一种，具有转矩密度高、效率高、噪音低、可靠性高等优点。在低速大
扭矩的传动系统中得到广泛的应用。本文以聚磁式磁场调制电机为模型，运用ＡｎｓｙｓＭａｘｗｅｌｌ软件建立该电机的仿真
模型。进行边界条件设置、网格剖分、材料赋予及激励设置等。求解并分析模型的反电势、静磁场、瞬态场、Ｍａｐ
图等性能。为电机的设计与优化提供参考依据。并制作了样机，实验结果验证了该设计方案的可行性。
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０　引　言
磁场调制电机的定转子极对数不同，从而产生

了转矩放大的作用。该类电机具有高转矩密度、低

功率因数的特征。

随着电机技术的发展，对电机的输出能力有更

高的要求，要求电机在低速时有更高的扭矩输出能

力，且转矩脉动要小，控制精度要求高。永磁磁场

调制电机在传统的永磁电机定子齿上引入了调制极

结构，利用特殊的谐波效应，调制低极对数高转速

的定子电枢绕组磁场，以获得可以与高极对数低转

速的永磁体磁场相匹配且作用的谐波磁场分量。这

种方式能够在不增加电机体积和槽数的条件下，实

现低速大转矩的目的。

磁场调制电机的低速大转矩特性特别适合电机

直驱的场合。采用该类型的电机，能够避免使用齿

轮箱，简化机械结构，消除由于齿轮啮合传动引起

的噪声和故障，从而提高系统的效率和可靠性。近

年来，由于磁齿轮与传统机械齿轮相比具有独特的

优势，在可再生能源、航空、工业自动化等领域都

有很好的发展前景，国内外电机专家学者相继提出

了多种不同结构的磁齿轮复合电机，取得了丰富的

研究成果。利用同心式磁场调制式磁齿轮和永磁电

机结合起来构成的磁齿轮复合电机可实现低速大扭

矩的直驱方式，同时充分利用了磁齿轮的内部空间，

从而提高整个传动系统的效率［１］。

本文研究的聚磁式磁场调制电机用于低速大扭

矩传动系统，额定电压为７２Ｖ。设计了一款额定功
率为７８０Ｗ，额定转速为 ６８０ｒ／ｍｉｎ。峰值功率为
１２ｋＷ，峰值转矩为１１６Ｎｍ的电机。定子槽数为
１８，每个定子齿部开有一个槽，槽的两侧分别形成２
个调制齿，共有 ３６个调制齿；转子极数为 ５６极。



５７卷

给出了设计思路，并且利用Ａｎｓｙｓ／Ｍａｘｗｅｌｌ建立了这
款电动机的二维有限元仿真模型，对模型的定转子

磁场、结构、磁力线分布情况、静磁场分析、输出

转矩大小、反电动势、Ｍａｐ图等进行仿真。并在此
基础上制造出样机，完成空载测试、负载测试等。

通过试验验证了该方案的可行性及 Ｍａｘｗｅｌｌ有限元
仿真分析的准确性。

１　磁场调制电机的原理

磁场调制电机作为一类新型电机，无论在原理、

结构还是性能特点上均异于常规电机。不同于普通

的永磁电机，磁场调制电机在电枢绕组与永磁转子

之间增加了多个导磁块构成的磁场调制单元，称之

为调制齿。由于调制齿的存在，永磁体产生的磁场

会变得畸形。站在空间谐波的角度，调制单元的存

在使得气隙中产生了新的磁场谐波［２］。英国谢菲尔

德大学 ＫＡｔａｌｌａｈ和 ＤＨｏｗｅ教授等人首次提出了一
种同心式的磁场调制式磁齿轮。在这个概念提出之

后，越来越多磁性齿轮和传统永磁电机相结合的结

构被提了出来，典型结构主要有磁性齿轮电机、磁

场调制电机、伪直驱永磁电机和游标永磁电机［３］。

在文献［４］中，总结了永磁游标电机的研究现状与
最新进展。电机拓扑有游标磁阻电机、单齿开口槽

永磁游标电机、多齿 －分裂极永磁游标电机、复合
结构等。其中复合结构包括双开槽凸极结构、双转

子结构、双定子结构。其它类型永磁游标电机包括

高温超导游标电机、永磁游标记忆电机、容错式游

标电机、直线游标电机。本文所研究的磁场调制电

机属于多齿－分裂极永磁游标电机。
图１为一种磁场调制电机模型示意图，其主体

结构包括定子铁心、电枢绕组、转子铁心、永磁体。

该电机模型为内转子结构，永磁体采用表贴式。在

定子齿部开有一个槽，一个齿上形成两个调制齿，

可称之为分裂齿式磁场调制电机。其在传统的磁场

调制电机的基础上，优化了磁场调制单元，将调制

单元和定子齿结合在一起。

传统磁场调制电机的定子齿的磁场调制作用与

导磁作用分离，其定子和转子之间增加了固定的调

制块，如图２所示。因其有独立的调制块，这种电
机，结构上略复杂、成本更高。利用中间静止凸极

调制块的“磁场调制”作用，实现转子的变速、变转

矩传动，称为“磁齿轮效应”。

一台电机正常工作的前提是其电枢绕组极对数

必须和空间气隙磁场的极对数相等。因此，磁场调

图１　磁场调制电机模型

图２　传统磁场调制电机模型

制电机电枢绕组极对数应当选择为由于调制效应新

增的磁场极对数。磁场调制电机的最大特征之一是

其励磁单元与电枢极对数不等。对于永磁式磁场调

制电机，其定子绕组极对数等于定子齿数与永磁体

极对数之差。其定子齿既能起到导磁作用，又能起

到磁场调制作用，故具有高转矩密度的特性。磁场

调制电机与传统电机的工作原理不同在于，其电枢

与励磁磁场要经过磁场调制单元的调制后才能相互

作用产生转矩。作为一种新型 ＰＭＳＭ，磁场调制电
机依靠磁场调制原理工作，不同绕组配置可产生不

同大小的空间谐波，研究不同绕组设计对电机空间

谐波抑制效果，从而提升电机输出转矩能力，是解

决永磁游标电机转矩提升的关键共性［４］。

依据磁场调制现象的普遍性，由一个定子、一

层气隙和一个转子构成的任一类型的电机基本单元，

统一规格化为“励磁源—调制器—滤波器”３个基本
要素［５］。励磁源在气隙中建立源磁动势，再由调制

器调制成一系列磁动势谐波分量。所有磁动势谐波

分量在气隙中产生相应的磁通密度谐波分量，实现

机电能量转换。

２　基于Ｍａｘｗｅｌｌ的有限元分析

２１　有限元仿真模型的建立

Ｍａｘｗｅｌｌ２Ｄ基本几何模型建立的过程，主要涉
及几何模型、边界条件、激励源、网格剖分、材料

定义、力矩等参数的设置及后处理等工作。

图３给出了 Ｍａｘｗｅｌｌ建模的具体流程，主要包
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括：建立模型、设定条件和求解计算［６］。

图３　Ｍａｘｗｅｌｌ建模流程

运用Ｍａｘｗｅｌｌ电磁场仿真计算软件，对电机模
型进行建模时，为减少分析时间，通常不采用全模

型，而是选择最小模型进行仿真分析。并设置其边

界条件，以保证最小模型和全模型的模拟状态是一

致的。

２２　聚磁式磁场调制电机设计与分析流程

本文设计的聚磁式磁场调制电机为永磁电机的

一种。通常，永磁电机设计时，在电机安装尺寸限

定下，根据要求的电压、电流限值，及额定功率、

转速等要求，先进行初始设计、选择合适的槽极比，

确定基本尺寸。进行建模，求解电机的空载静磁场、

根据场图，查看磁密的基本分布情况。

永磁电机最关键的参数是反电势。ＰＭＳＭ通常
为正弦波控制，反电势波形需要设计为正弦波。

ＢＬＤＣ为方波控制，反电势波形需设计为方波。这样
控制器和电机的匹配性最佳，效率最大、转矩最优。

同时，需要根据电源电压及额定转速、弱磁情况，

设定目标反电势。反电势越低，弱磁能力越强，最

高转速越大。恒功率区间，反电势越低，所需的电

流越大，损耗越大，效率越低。所以反电势是衡量

永磁电机设计的重要指标。图４为永磁电机电磁设
计的基本流程。

图４　永磁电机设计流程

空载反电势计算，符合要求后，可计算 Ｍａｐ，
查看电机的基本特性及包络范围。最后，对关键工

况进行校核。例如额定工况、最大转矩、峰值功率

等。校核电机各部位的磁密是否过饱和、效率是否

符合设计要求。磁钢在极端情况下是否会发生退磁

等。全都符合指标要求，则电机设计完成。

３　聚磁式磁场调制电机有限元模型与
仿真结果分析

３１　电机有限元模型与主要参数

本文设计的电机为外转子式的聚磁式磁场调制

电机，该电机的主要尺寸参数如表１所示。
表１　电动机主要参数表

参数 参数值 参数 参数值

转子结构 外转子 定子槽数 １８

转子外径／ｍｍ ２３８ 定子外径／ｍｍ ２１８３

转子内径／ｍｍ ２１９ 定子内径／ｍｍ １００

调制齿数 ３６ 磁钢类型 方块条状

电枢叠厚／ｍｍ ４０ 磁钢材料 钕铁硼４８Ｈ

转子极对数 ２８ 磁钢厚度／ｍｍ ３２

气隙结构 均匀 极比 ３５

　　因转子上的磁钢结构为ＳＰＯＫＥ辐条形式，能起
到聚磁作用，所以称之为聚磁式。聚磁式结构采用

切向充磁的永磁体，利用相邻的、极性相反的永磁

体之间互斥，将磁力线挤压进气隙。它最大的好处

是永磁体不需要背部铁心，从而节省了径向的空间，

因此聚磁式转子结构特别适用于外转子的磁场调制

型永磁电机。此外，由于永磁体不在气隙里，电机

的气隙可做得更小，有利于产生更大的转矩［７］。

磁场调制电机旋转部分的极对数和电枢绕组极

对数之比，称为极比。这个概念通常在磁场调制电

机中存在。该方案转子极对数为２８，定子极对数为
８，调制齿数为 ３６，极比为 ３５。符合磁场调制理
论，调制齿数等于定子极对数与转子极对数之和。

转子采用分块铁心，在转子外围采用不导磁材料固

定。每块转子铁心上开有燕尾槽，用于固定与传动

机构的转动部位。

采用在 Ｍａｘｗｅｌｌ自建模型参数化优化的方式，
得到如图５的电机有限元模型。具体方法如下，首
先在ＲＭｘｐｒｔ中建立一个１８槽８对极的外转子电机
模型，将槽型尺寸赋予变量，采用参数驱动。再生

成Ｍａｘｗｅｌｌ２Ｄ模型，其槽型参数自动由 ＲＭｘｐｒｔ关联
得到。采用类似的方法在 ＲＭｘｐｒｔ中建立另一个 １８
槽的电机模型，获取定子分裂齿部缺口的槽型，得

到Ｍａｘｗｅｌｌ２Ｄ模型。最后将上述模型进行布尔运算，
合成为一个分裂齿的磁场调制电机定子２Ｄ模型。转
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子部分采用上述方式建立５６极的模型。最后用布尔
运算得到整个电机模型。

图５　电机有限元模型

３２　反电势波形

该磁场调制电机绕线方式为双层叠绕组，采用

星型连接的方式。电机线反电势波形如图 ６所示。
线反电势有效值为８Ｖ，对应转速为１００ｒ／ｍｉｎ。反
电势呈正弦性，符合正弦波驱动系统要求。可得额

定转速６８０ｒ／ｍｉｎ时的反电势为５４４Ｖ，满足设定的
目标反电势值。

图６　线反电势波形

３３　静磁场分析及结果

利用有限元软件对永磁同步电机的静磁场分析，

可以得到电机空载状态下电机内部感应的磁力线分

布和电机磁密云图分布情况，由图可以看出，磁力

线越密，磁场强度越大，对于磁密云图，颜色越亮，

磁密越大［８］。

聚磁式磁场调制电机静磁场分析得到的磁密云

图和磁力线分布云图如图７、图８所示。为了节约计
算时间，本方案均采用１／２模型进行计算，不影响
计算结果。

图７　静磁场磁密云图

图８　静磁场磁力线分布

由磁密云图可得，在定子分裂齿的齿尖两侧部

位磁密更饱和，定子齿部平均磁密小于１６Ｔ。由磁
力线分布图可得，定、转子部分磁力线走向合理、

磁路设计及模型合理。

３４　瞬态场分析及结果

通过瞬态场分析，可以精确模拟电机在不同工

况运行下的特性曲线。查看电机在不同电流下的转

矩、转速特性曲线。或得到电机在给定转速、电流

下能的转矩输出能力，及损耗计算等。

３４１　额定工况计算
计算了电机在额定工况下的运行性能，额定功

率为７８０Ｗ，额定转速为６８０ｒ／ｍｉｎ。图９为电机输
出转矩１１Ｎ，满足设计要求。图１０为额定工况下的
电流输入曲线，相电流有效值为９Ａ，电流波形呈正
弦性。

图９　输出转矩曲线

图１０　输入电流曲线
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３４２　峰值转矩工况计算
分析计算了电机低速大扭矩工况下的运行性能，

电机转速为１００ｒ／ｍｉｎ。图１１为电机输出转矩，平
均值为１１６Ｎ。图１２为峰值转矩工况下的电流输入
曲线，相电流有效值为１００Ａ，电流波形呈正弦性，
满足设计要求。过载能力为额定转矩的１０５倍，充
分体现了聚磁式磁场调制电机适合低速大扭矩的应

用场合。

图１１　输出转矩曲线

图１２　输入电流曲线

３５　ＭＡＰ计算与分析

为了得到电机性能的外特性曲线，及电机在控

制器匹配下的包络线，通常可以进行 Ｍａｐ计算与分
析。Ｍａｐ图能反映出电机在不同转速、转矩下的效
率、电流、功率因数等。Ｍａｐ图经常用来评估电机
在较大范围内各工作点运行下的整体性能情况，它

是一张基于转矩、转速坐标轴，以效率、电压、电

流、功率因素等作为第三维度变量的等值彩色云图。

以下为电机母线电压７２ＶＤＣ，电机线电流有效
值限值为１２０Ａ的 Ｍａｐ计算。横坐位为转速，最大
值为６００ｒ／ｍｉｎ，刻度线间隔１００ｒ／ｍｉｎ。纵坐标为转
矩，最大值为１７５Ｎｍ，刻度线间隔２５Ｎｍ。

图１３为电机效率Ｍａｐ图，可以看出，电机在宽
运行范围内效率均较高。低速大扭矩工况下效率

约８７４％。
图１４为电机电流 Ｍａｐ图。转矩不变的情况下，

随着转速的增加，电流变化不明显。在转速不变的

情况下，电流随着扭矩的增大而明显增大，电流最

图１３　效率Ｍａｐ图

大值为１１２Ａ，小于系统允许的最大电流１２０Ａ，满
足设计要求。

图１４　电流Ｍａｐ图

图１５为电机电压Ｍａｐ图。电压随着转速的增加
而增加，同时随着转矩的增加而增加。最大电压小

于７２ＶＤＣ。运行过程中需满足电压极限椭圆和电流
极限圆，其矢量轨迹如图１６所示。即在ＭＴＰＡ控制
下，电流、电压均小于限值，进行最大转矩电流比

控制。

图１５　电压Ｍａｐ图

图１６　ＭＴＰＡ矢量图

图１７为电机功率因数 Ｍａｐ图。在转速小于４００
ｒ／ｍｉｎ、转矩小于７５Ｎ区间，功率因数大于８９％。在
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高速低扭、低速大扭矩区间，功率因数小于８０％。

图１７　功率因素Ｍａｐ图

４　制作样机试验验证
为验证仿真计算的准确性，制作了样机，并验

证了方案的可行性。图１８为样机的转子组件，由５６
个分块转子铁心组合而成，每个分块转子铁心上开

有燕尾槽用于固定在不导磁的转子内圈。图１９为装
配后的样机实物。

图１８　转子组件

图１９　样机

试验环境温度为２７℃。试验设备有，功率分析
仪如图２０、２００Ｎｍ电涡流、磁粉测功机，直流低压
电阻测试仪，ＬＣＲ电桥，ＡＷＡ５６３６声级计等。供电
电压为７２ＶＤＣ，测试平台如图２１所示，由多个直流
电源串联提供电能。

图２０　功率分析仪

图２１　测试平台

额定工况及最大转矩工况测试数据如表２所示。
表２　样机负载测试值

转矩／Ｎｍ
转速／
（ｒ／ｍｉｎ）

电流／
Ａ

输出功率／
ｋＷ

效率

额定转矩 １１２ ６８０ ８７ ０７８ ８８２％

最大转矩 １１６ １００ １０２ １２ ８４１％

　　额定负载情况下，用 Ｍａｘｗｅｌｌ计算仿真值和样
机的试验值进行比较，理论值和测试值误差都在合

理范围内，如表３所示，表明仿真计算的准确性和
方案的可靠性。

表３　计算值和测试值

比较项目 Ｍａｘｗｅｌｌ计算值 样机测试值 误差

线电压／Ｖ ５０５ ５１４ １８％

电流／Ａ ９ ８７ ３３％

转速／（ｒ／ｍｉｎ） ６８０ ６８０ ０

输出转矩／（Ｎｍ） １１ １１２ １８２％

输入功率／Ｗ ８９２ ９０４ ５％

输出功率／Ｗ ７８３ ７９７５ １８５％

效率 ８７４％ ８８２％ ０９２％

５　结　论
本文分析了一种新型电机的设计方法，提供了

设计思路。磁场调制电机的定子极对数、转子极对

数和调制齿数有特殊的匹配关系。采用 Ａｎｓｙｓ公司
的Ｍａｘｗｅｌｌ软件建立了电机模型，完成了对聚磁式
磁场调制电机的仿真分析。计算了电机静磁场、瞬

态场、反电势、Ｍａｐ图等。研究表明该类型电机适
用于低速大扭矩直驱场合，过载能力强。由于取消

了减速箱等传动机构，系统效率能进一步提高。

同时，进行了样机制造与试验，将测试结果与

仿真数据进行对比分析，其误差均在合理范围内。

表明了仿真的准确性及方案的可靠性。为下一代产

品开发与优化打下了基础。
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基于自联想核回归算法的数据驱动电机控制
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摘　要：在电机控制领域，基于模型驱动的控制方法已经广为研究，随着计算机运算能力的提升，给大量数据计算
带来了可能性。为进一步提升电机控制性能，研究了一种基于自联想核回归法算法的控制补偿策略，基于运行过程

中的大量数据来校正补偿电机控制过程，以提升电机控制性能，平抑运行过程中的波动。通过理论以及仿真分析，

该方法能较好完成电机运行控制，加上补偿后的控制策略能减小电流波动以及转矩脉动，有一定的控制补偿效果。

此控制算法同样适用于其他电机控制策略的优化过程，有一定的参考价值。

关键词：自联想核回归；电机控制；补偿校正；数据驱动
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０　引　言

随着科技的不断进步，电机控制技术在各个

领域中发挥着越来越重要的作用，寻求更加高

效、灵活的电机控制方法成为了当前研究的热点

之一。对于具有复杂、非线性或难以建模的电机

系统，目前主流电机控制方法大多是基于电机物

理模型搭建出控制器，例如传统 ＰＩ控制器，模型
参考自适应法、扩展卡尔曼滤波器法、滑模观测

器法等。本文将介绍一种基于自联想核回归（Ａｕｔｏ
ＡｓｓｏｃｉａｔｉｖｅＫｅｒｎｅｌＲｅｇｒｅｓｓｉｏｎ，ＡＡＫＲ）算法的电机
控制方法，该方法充分利用了数据驱动的思想，
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以提高电机系统的控制性能。ＡＡＫＲ算法是一种
自适应增强卡尔曼调节器，它结合了传统的卡尔

曼滤波器和增强控制策略，以适应不确定性和变

化性，从而更好地满足电机系统的控制需求。通

过理论分析以及仿真结果证明补偿后的控制策略

效果较好。

１　数据驱动算法在电机控制中的应用

电机系统是一个复杂的非线性系统，在某些情

况下，获取精确的电机模型可能是困难的，或者已

有的模型可能不够准确，并且电机系统的参数可能

会因时间、温度、磨损等因素而变化。目前已有数

据驱动算法大多应用于电机的设计、参数校正、故

障辨识等领域，少数应用于电机控制策略。文献

［１］介绍了一种在线数据驱动的永磁直线电机优化
设计方法，通过期望提高的在线加点策略实现高精

度建模，大大减少了计算成本。文献［２］针对永磁
同步电机常用的故障类型，提出相应的故障诊断策

略，利用大量的仿真数据训练，提高了故障诊断的

正确率。文献［３］提出一种数据驱动的电动汽车异
步电机参数辨识方法，该方法在不建立系统模型的

前提下，完全依赖于实际数据对电动汽车异步电机

的参数进行辨识，使电机在任意给定工况下都能运

行于最优状态的参数。文献［４］提出了基于数据驱
动的永磁同步电机神经网络控制方法，该方法能取

代模型预测转矩控制，解决了计算负担大导致实时

性较差的问题。文献［５］提出了从基于模型到数据
驱动的永磁同步电机电流控制器设计的过渡路径，

考虑了不同的数据驱动算法 ＰＥＭ－ＭＰＣ（Ｐｒｅｄｉｃｔｉｏｎ
ＥｒｒｏｒＭｅｔｈｏｄＭｏｄｅｌＰｒｅｄｉｃｔｉｖｅＣｏｎｔｒｏｌ）、子空间和
ＤｅｅＰＣ（Ｄａｔａ－ｅｎａｂｌｅｄＰｒｅｄｉｃｔｉｖｅＣｏｎｔｒｏｌ），所有控
制器都具有较好的性能。文献［６］提出了基于深度
Ｑ学习的永磁同步电机驱动有限集电流控制策略，
抛弃了传统模型预测控制中基于模型的电流预测，

通过仿真验证了该方法的有效性。与传统的有限控

制集模型预测电流控制（ＦｉｎｉｔｅＣｏｎｔｒｏｌＳｅｔＭｏｄｅｌＰｒｅ
ｄｉｃｔｉｖｅＣｕｒｒｅｎｔＣｏｎｔｒｏｌ，ＦＣＳ－ＭＰＣＣ）方法相比，该
方法具有相近的性能。文献［７］提出一种基于长短
期记忆网络（ＬｏｎｇＳｈｏｒｔＴｅｒｍＭｅｍｏｒｙ，ＬＳＴＭ）的电
力电子开关管开路故障的诊断方法，与传统方案对

比准确度更高，性能更为优越。

基于数据建模方法有很多，通常可分为两类，

一类是参数建模方法，主要有神经网络［８］、深度

学习［９，１０］、支持向量机［１１］等。参数建模方法性能

取决于模型结构和参数数量的选择，一定程度上受

到模型结构和参数化的约束，具有训练速度快但是

鲁棒性较差的问题［１２］。另一类是非参数建模方法，

例如多变量状态估计［１３，１４］（ＭｕｌｔｉｖａｒｉａｔｅＳｔａｔｅＥｓｔｉｍａ
ｔｉｏｎＴｅｃｈｎｉｑｕｅ，ＭＳＥＴ）、自联想核回归算法［１５，１６］、

非线性状态估计［１７］（ＮｏｎｌｉｎｅａｒＳｔａｔｅＥｓｔｉｍａｔｉｏｎＴｅｃｈ
ｎｉｑｕｅ，ＮＳＥＴ），这类算法大多应用于故障数据的
检测［１２，１６，１８，１９］。本文考虑基于数据驱动的自联想核

回归算法，在构建系统模型的基础上进行补偿控

制，在 ＭＴＰＡ算法的基础上进行优化，通过理论和
仿真有效对比了改进方法对控制性能的影响，证明

了所提方法的可行性。

２　自联想核回归算法

自联想核回归算法是一种机器学习方法，用于

建立数据之间的非线性关系。它不依赖于具体的函

数形式，而是通过核函数来捕捉输入数据与输出之

间的复杂关系。其通常用于回归问题，即通过已知

数据样本来预测连续型输出变量的值，例如对故障

数据进行状态估计预警等。

利用ＡＡＫＲ的电机控制算法，总体上沿袭数据
驱动的思想，通过采集电机运行过程中的大量数据，

如电流、电压、速度和位置等信息，通过实时分析

和理解电机系统的动态特性，从而优化控制策略以

提高性能和效率。算法的优势在于其对于电机对象

动态特性的实时理解和适应性调整，为电机控制领

域带来了更高的性能和效率

电机系统是一个非线性系统，运行过程中会产

生较多的数据。对于一组运行数据，记为历史存储

矩阵ＸＮ，Ｊ，其中数据中有 Ｎ个状态，每一个状态向
量包含 Ｊ个状态参数，综合后的数据矩阵如下形
式ＸＮ，Ｊ。

ＸＮ，Ｊ＝

ｘ１ ｔ( )１ ｘ２ ｔ( )１ … ｘＪ ｔ( )１
ｘ１ ｔ( )２ ｘ２ ｔ( )２ … ｘＪ ｔ( )２
  

ｘ１ ｔ( )Ｎ ｘ２ ｔ( )Ｎ … ｘＪ ｔ( )













Ｎ Ｎ×Ｊ

＝

ｘ１１ ｘ１２ … ｘ１Ｊ
ｘ２１ ｘ２２ … ｘ２Ｊ
  

ｘＮ１ ｘＮ２ … ｘ













ＮＪ Ｎ×Ｊ

（１）

对于一个新的观测向量 ｘｏｂｓ＝［ｘｏｂｓ１ 　ｘ
ｏｂｓ
２ 　…　

·８１·
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ｘｏｂｓＪ］，通过与历史存储矩阵 ＸＮ，Ｊ的每个状态的行向
量进行比较，计算查询向量到每个状态向量的距离，

在文献中有不同的技术可用来计算两个向量之间的

距离。

图１　常规ＭＴＰＡ方法

　　本文考虑了欧几里得距离，计算欧式距离来衡
量距离测度如下：

ｄ＝

ｄ１
ｄ２


ｄ













Ｎ

（２）

其中与每个状态的距离测度计算为

ｄｎ ＝ ∑
Ｊ

ｊ＝１
ｘｎｊ－ｘ

ｏｂｓ( )
ｊ槡

２ （３）

在ＡＡＫＲ模型中，需要选择一个适当的核函数，
常见的核函数包括高斯核、多项式核、径向基函数

等。核函数的选择基于数据的性质和问题的需求，

通常选择高斯函数，形式如下：

计算观测向量和历史存储矩阵中各状态向量的

相似性程度，并以此决定对应的权重值

ｗｎ＝
１
２槡πｈ
ｅ－

ｄ２ｎ
２ｈ２ （４）

式中，ｈ为核函数的宽度系数，ｈ的大小与其对应的
权值成反比关系。

观测向量的估计值即可计算为

ｘ^ｊ＝
∑
Ｎ

ｉ＝１
ｗｉｘｉ，ｊ

∑
Ｎ

ｉ＝１
ｗｉ

（５）

即可计算出误差进行后续控制

ε＝ｘ^－ｘｏｂｓ （６）
ＡＡＫＲ算法本质属于一种多变量状态估计，在

电机控制中，它首先对采集的 ｄ轴、ｑ轴电流信号、
角速度等大量数据分析建模得到电机稳态运行工况

矩阵，通过比较电机观测向量与运行时正常数据之

间的关系拟合出监测指标，利用监测指标反馈优化

电机控制策略。

３　基于自联想核回归的数据驱动控制

３１　理论推导

对于传统的ＭＴＰＡ控制，其控制策略原理如图１
所示。ＭＰＴＡ策略中ＰＩ控制器主要参数有转速ω，ｄ
轴、ｑ轴电流以及 ｄ轴、ｑ轴电流的参考值 ｉｄ，ｉｑ，
ｉｄ＿ｒｅｆ，ｉｑ＿ｒｅｆ等。选取其中重要的几个参数，包括转
速，ｄ轴、ｑ轴电流以及ｑ轴电流的参考值构建出状
态向量，状态向量形式为

ｘ（ｔｉ）＝［ｘ１（ｔｉ）　ｘ２（ｔｉ）　ｘ３（ｔｉ）　ｘ４（ｔｉ）］＝

［ω（ｔｉ）　ｉｄ（ｔｉ）　ｉｑ（ｔｉ）　ｉｑ＿ｒｅｆ（ｔｉ）］
（７）

结合第二节中的自联想核回归算法，从一组或

多组正常运行数据中选取 Ｎ个状态向量，建立历史
存储矩阵ＸＮ，４。

ＸＮ，４＝

ωｔ( )１ ｉｄ ｔ( )１ ｉｑ（ｔ１） ｉｑ＿ｒｅｆｔ( )１

ωｔ( )２ ｉｄ ｔ( )２ ｉｑ（ｔ２） ｉｑ＿ｒｅｆｔ( )２
   

ωｔ( )Ｎ ｉｄ ｔ( )Ｎ ｉｑ（ｔＮ） ｉｑ＿ｒｅｆｔ( )













Ｎ Ｎ×４

（８）
对于一组实际运行数据ｘ（ｔｉ），计算其与历史存

储矩阵每个状态的距离测度，组成距离测度向量 ｄ，
利用式（４）计算实际运行数据 ｘ（ｔｉ）与各状态向量的
相似性程度，利用式（５）和式（６）计算出对应的权重

值ｗ并计算出误差向量 ε＝ εω εｉｄ εｉｑ εｉｑ[ ]＿ｒｅｆ。

选取前三项反馈量，乘以补偿系数加到 ＰＩ控制器
中，实现基于 ＡＡＫＲ算法的补偿过程。流程框图如
图２所示。

·９１·
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图２　算法理论实现

　　将上述的算法理论实现在 ＭＴＰＡ算法中，整体
改进后基于ＡＡＫＲ的算法框图如图３所示。

３２　仿真实验

为了验证所提方法的可行性，本文设计在电机

正常运行时，比较采用 ＡＡＫＲ算法补偿下，与传统
方案的电机性能指标对比，例如电机电流、转矩脉

动。选用Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ软件搭建仿真系统并进行
验证。

仿真模型的部分参数如表１所示。仿真运行总
时间为０４ｓ，设定０到００５ｓ电机从零速达到２５００
ｒ／ｍｉｎ，并于０１ｓ时加载５Ｎｍ，０３ｓ时减载至０，
待平稳后于０３５～０４ｓ稳步减速至停转。

选取电机起动至平稳过程中２００００组数据作为
状态向量，状态向量的形式与理论推导保持一致，

建立历史存储矩阵ＸＮ，Ｊ，矩阵维度为２００００×４。

图３　基于ＡＡＫＲ数据驱动的改进算法
表１　仿真模型的部分参数

参数 参数值

仿真步长Ｔｓ０／ｓ ２ｅ－６
控制周期Ｔ０／ｓ １ｅ－３
母线电压Ｖｄｃ／Ｖ ３１０

Ｓｏｌｖｅｒ（Ｓｉｍｕｌｉｎｋ解算器） Ｏｄｅ４５（Ｄｏｒｍａｎ－Ｐｒｉｎｃｅ）

额定转速ｎ／（ｒ·ｍｉｎ－１） ２５００

转子转动惯量Ｊ／ｋｇ·ｍ２ ０００１３３３
直轴电感Ｌｄ／ｍＨ ３１２４
交轴电感Ｌｑ／ｍＨ ３１２４
直流相电阻Ｒｓ／ｍΩ ８６７

转子极对数 ４

　　电机的０至０４ｓ的运行速度和转矩曲线如图４
所示。电机起动的０至００５ｓ内，电机稳步加速到
２５００ｒ／ｍｉｎ，并于０１ｓ加载和０３ｓ减载时存在微小
的速度抖动，后续的减速过程也符合给定转速。转矩

曲线在加减速以及加减载过程中均符合实际情况，证

明该方案在整体的动态范围内能起到控制作用。

采用基于ＡＡＫＲ数据驱动的改进算法进行控制，
得到局部三相电流和电磁转矩如图 ５和图 ６所示。
图示选取时间为０２４至０３ｓ，也即电机转速稳定
时的数据。可以看出改进方案能很好实现控制效果，

电机运行稳定，也即证明改进 ＡＡＫＲ算法下电机保
持平稳运行。

为进一步比较两种方法的控制性能，本文对两

种方法的相电流和电磁转矩分别作ＦＦＴ（ＦａｓｔＦｏｕｒｉｅｒ
Ｔｒａｎｓｆｏｒｍ）分析，对稳态并加载情况下的 ０２４ｓ至
０３ｓ的Ａ相实际电流、电磁转矩进行采样，结果如
图７和图８所示。

图７展示了 Ａ相电流采样后的谐波计算结果，
图７（ａ）为传统的ＭＴＰＡ方案，图７（ｂ）为基于ＡＡＫＲ
的改进方案。可以两种方法下，Ａ相实际电流的总
谐波失真 ＴＨＤ（ＴｏｔａｌＨａｒｍｏｎｉｃＤｉｓｔｏｒｔｉｏｎ）分别为
－４１６１ｄＢ和－４４９２ｄＢ，也即０８３％和０５７％。两
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种方法的电流波形十分类似，且脉动均较小，提升

效果不是特别明显，但仍可以看到改进方法下相电

流谐波分量进一步降低。

图４　０至０４ｓ内转速和转矩波形

图５　改进方案的Ａ相电流

图６　改进方案的电磁转矩

电磁转矩理论上为直流分量，图６展示的就是
改进后方案的电磁转矩脉动情况，图中可以看到电

磁转矩脉动较大。通过比较直流信号外的谐波分量

以比较电磁转矩脉动大小，图８也分别是传统ＭＴＰＡ
和改进方法下的电磁转矩总谐波失真对比结果。图

中可以看到电磁转矩的 ＴＨＤ分别为 －６７７ｄＢ和

－１００５ｄＢ，也即４５８％和３１４％，可见利用改进
方法得到的相电流进行矢量控制，对转矩脉动改进

效果较大。仿真总体上验证了基于 ＡＡＫＲ数据驱动
方案能减小电流总谐波和转矩的相对误差，提升系

统稳态性能，证明了其在ＭＴＰＡ方案上的改进效果。

图７　Ａ相电流ＴＨＤ分析

图８　电磁转矩ＴＨＤ分析

４　结　语
本文提出一种基于 ＡＡＫＲ数据驱动电机控制算
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法，其通过预先计算平稳状态下的电机运行数据，

建立历史存储矩阵。将实际运行中的每个时刻电机

参数与历史存储矩阵中的数据进行计算，得出预测

值，并将预测值和观测值的误差进行补偿。该方案

在ＭＴＰＡ算法的基础上进行优化，提高了电流计算
精度，削弱了电流总谐波，减小了电磁转矩脉动，

提升了稳态性能。本文通过理论和仿真有效对比了

改进方法对控制性能的影响，证明了所提方法的可

行性。此控制算法同样适用于其他电机控制策略的

优化过程，有一定的参考价值。
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考虑高温环境的无刷直流电机复合控制驱动系统
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摘　要：无刷直流电机（ＢＬＤＣ）以其效率高、功率密度大、电机温升低等优点，已成为中国油田测井行业的核心部
件。但是井下的高温环境会对ＢＬＤＣ的内部参数产生影响，再加上ＢＬＤＣ本质上是一个非线性系统，传统 ＰＩＤ控制
是基于线性的数学模型，这就导致基于传统ＰＩＤ控制的ＢＬＤＣ双闭环（转速环和电流环）驱动系统性能下降。针对该
问题，在ＢＬＤＣ转速环控制器设计中，本文提出使用鲁棒性强的超螺旋算法；为了获得高动态性能的 ＢＬＤＣ电磁转
矩控制效果，提出使用一阶滑模直接转矩控制系统。通过仿真和实验验证本文设计的ＢＬＤＣ驱动系统的可行性。
关键词：无刷直流电机；油田测井；滑模控制；直接转矩控制
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０　引　言
当前国际形势日益复杂，石油作为我国重要的

储备能源，其战略地位十分重要［１］。油田测井是石

油开发中至关重要的一步，它可以精确定位地下原

油的位置，决定了石油开采的效率［２］。电机目前作

为我国测井仪器的核心动力单元，能够直接影响测

井开发的效率。永磁电机的出现解决了传统直流电

机因电刷、换向器导致电机不可靠的缺点。无刷直

流电机（ＢｒｕｓｈｌｅｓｓＤＣＭｏｔｏｒ，ＢＬＤＣ）作为永磁电机的

一种，拥有控制简单、寿命长、电机效率高、调速

性能好等优点，在家电和工业领域应用较多。

在双闭环的电机驱动系统中，需要转速控制器

和电流控制器对电机的转速和电流进行控制。在设

计电机控制器时，ＰＩＤ控制因易于工程实现、适用
于大多数被控对象等优点被广泛应用。然而，在设

计ＰＩＤ控制器的参数时，需要事先知道电机的数学
模型和内部参数，而电机本就是一个高度非线性系

统，目前基于近似和假设的数学建模方法无法与实

际系统完全一致。此外，井下的高温环境会造成电
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机内部参数的摄动，使 ＢＬＤＣ理论与实际的数学模
型相差变大。测井电机在高温环境工作时若仍使用

常温下整定的 ＰＩＤ参数，会导致电机驱动系统的效
率下降，甚至会造成 ＢＬＤＣ驱动系统的不稳定。若
在高温环境中重新整定 ＰＩＤ参数，会进一步降低油
田开采的效率。

滑模控制是非线性系统控制里一种常用的控制

方法，能够在一定程度上免疫扰动，所以鲁棒性非

常强，但是系统会存在一定程度的抖动。高阶滑模

控制能够有效减小一阶滑模控制的抖动，目前已经

在电网、机器人控制和电机驱动等领域广泛应

用［３－４］。超螺旋算法（Ｓｕｐｅｒ－ＴｗｉｓｔｉｎｇＡｌｇｏｒｉｔｈｍ，
ＳＴＡ）是高阶滑模控制的其中一种，由于该算法不引
入微分项所以可以有效保证系统的稳定性和抗扰

性［５－６］。在超螺旋算法滑模控制系统中，根据扰动

类型不同，构造相应的 Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数以分析稳
定性［７－９］。

本文针对ＢＬＤＣ双闭环驱动系统应用 ＰＩＤ控制
器时在高温环境性能变差的问题，在转速环控制器

的设计中提出使用二阶滑模控制———超螺旋算法提

高转速环鲁棒性，并提出把一阶滑模控制和直接转

矩控制相结合，控制 ＢＬＤＣ电磁转矩，以提高电流
环的鲁棒性和快速性。最后通过仿真和实验对本文

提出的ＢＬＤＣ驱动系统进行验证。

１　ＢＬＤＣ超螺旋算法转速环控制器研究

在高温环境下，基于 ＰＩＤ控制器的 ＢＬＤＣ驱动
系统面临的问题不仅仅是来自于负载的扰动，还有

电机参数的扰动。因此面对多种扰动对整个电机系

统的影响，需要提高控制器的鲁棒性，使转速环在

多种扰动影响下仍具有良好的性能。

为了设计具有强鲁棒性的超螺旋算法，首先对

ＢＬＤＣ的数学模型进行一定的简化，由ＢＬＤＣ相电压
ｕ以及绕组电阻Ｒ、绕组电感Ｌ写出电压方程，由电
磁转矩Ｔｅ、负载转矩ＴＬ、电机机械角速度ω以及相
关ＢＬＤＣ内部参数（转动惯量Ｊ、粘滞摩擦系数β）写
出运动方程 ＢＬＤＣ，具体见文献［１１］。根据电压方
程和运动方程，构建以转速 ω和相电流 ｉ为状态变
量的ＢＬＤＣ的状态方程：

ｄω
ｄｔ＝－

β
Ｊω＋

１
ＪＴｅ－

１
ＪＴＬ

ｄｉ
ｄｔ＝－

Ｒ
Ｌｉ＋

１
Ｌｕ－

２ｋｅ
Ｌ

{ ω
（１）

式中，ｋｅ为反电势系数。

在设计 ＢＬＤＣ转速控制器时，为了让 ＢＬＤＣ实
际转速ω跟随给定转速 ωｒｅｆ，选取状态变量 ｘ１＝ωｒｅｆ
－ω，有ＢＬＤＣ转速状态方程如下：

ｘ·１＝ω
·

ｒｅｆ－ω
· ＝ω

·

ｒｅｆ＋
β
Ｊω－

１
ＪＴｅ＋

１
ＪＴＬ （２）

通过给定转速ωｒｅｆ和负载转矩ＴＬ构建ＢＬＤＣ转速
状态方程的综合扰动项ｙ１（ｔ）：

ｙ１（ｔ）＝ω
·

ｒｅｆ－ｋ１ωｒｅｆ＋
１
ＪＴＬ （３）

其中，ｋ１＝－
β
Ｊ。

重写ＢＬＤＣ转速状态方程如式（４）所示。
ｘ·１＝ｋ１ｘ１＋ｙ１（ｔ）－ｍ１Ｔｅ （４）

其中，ｍ１＝－
１
Ｊ。

同理，为了让 ＢＬＤＣ实际转速 ｉ跟随给定转速
ｉｒｅｆ，选取状态变量ｘ２＝ｉｒｅｆ－ｉ，有 ＢＬＤＣ电流状态方
程如下：

ｘ·２＝ｉ
·

ｒｅｆ－ｉ
·

＝ｉ
·

ｒｅｆ＋
２ｋｅ
Ｌω＋

Ｒ
Ｌｉ－

１
Ｌｕ （５）

通过给定相电流ｉｒｅｆ和实际转速 ω并考虑电机内
部参数变动构建 ＢＬＤＣ电流状态方程的综合扰动项
ｙ２（ｔ），重写ＢＬＤＣ电流状态方程如式（６）所示。

ｘ·２＝ｋ２ｘ２＋ｙ２（ｔ）－ｍ２ｕ

ｈ２（ｔ）＝－ｋ２ｉｒｅｆ＋ｉ
·

ｒｅｆ＋
２ｋｅ
Ｌω＋Δ

{ ２

（６）

其中，ｋ２＝－
Ｒ
Ｌ；ｍ２＝

１
Ｌ；Δ２为考虑 ｋｅ、ｋ２、ｍ２改

变的扰动项。

根据式（４）和式（６），以相电流 ｉ为中间变量分
解成如式（７）所示的级联形式的ＢＬＤＣ转速环。

ｘ·１＝ｋ１ｘ１＋ｙ１（ｔ）－ｍ１Ｔｅ

ｘ·２＝ｋ２ｘ２＋ｙ２（ｔ）－ｍ２
{ ｕ

（７）

设滑模变量为ｓ，超螺旋算法如：

ｕ（ｔ）＝－ａ１槡 ｓｓｉｇｎ（ｓ）＋ｚ（ｔ）

ｚ·（ｔ）＝－ａ２ｓｉｇｎ（ｓ
{ ）

（８）

式中，ａ１，ａ２均为大于０的滑模参数。
取滑模变量ｓ１：

ｓ１＝ｘ１＝ωｒｅｆ－ω （９）
转速环的超螺旋算法控制率如：

Ｔｒｅｆ＝ｕＴｅ（ｔ）＝ａ１ ｓ槡 １ ｓｉｇｎ（ｓ１）＋ｚ（ｔ）

ｚ·（ｔ）＝ａ２ｓｉｇｎ（ｓ１
{ ）

（１０）

结合式（１０）对滑模变量ｓ进行求导，得到：

·４２·



　５期 苏社艳等：考虑高温环境的无刷直流电机复合控制驱动系统

ｓ·１ ＝－ａ′１ ｓ槡 １ ｓｉｇｎ（ｓ１）－∫ａ′２ｓｉｇｎ（ｓ１）＋
ｋ１ｓ１＋ｙ１（ｔ） （１１）

式中，ａ′１，ａ′２为滑模参数，ａ′１＝ｍ１ａ１，ａ′２＝ｍ１ａ２。

根据非线性系统分析方法［１０］，可以通过设计

Ｌｙａｐｕｎｏｖ函数证明该基于超螺旋算法的 ＢＬＤＣ转速
环的稳定性。

２　ＢＬＤＣ一阶滑模直接转矩控制研究

直接转矩控制的思想和滑模控制相类似，同样

可以有效减小扰动对系统的影响，并提高系统的快

速响应能力。所以为了进一步提高 ＢＬＤＣ驱动系统
的快速性和参数鲁棒性，将直接转矩控制的思想用

于ＢＬＤＣ的电磁转矩生成。同时结合一阶滑模控制
算法，进一步提高 ＢＬＤＣ电流（转矩）环的动态性能
和鲁棒性。

为了构建一阶滑模控制器，给定 ＢＬＤＣ电磁转
矩为 Ｔｅｒｅｆ，选取 ＢＬＤＣ电流（转矩）环的滑模变量
ｓ２如：

ｓ２＝ｘ２＝Ｔｅｒｅｆ－Ｔｅ （１２）
通过母线电压给定值Ｕｓｅｔ得到滑模变量ｕ为

ｕ＝Ｕｓｅｔｓｉｇｎ（ｓ２） （１３）
结合 ＢＬＤＣ电流状态方程式（６），得到如式

（１４）所示的一阶滑模直接转矩控制状态方程：
ｓ·２＝ｋ２ｓ２＋ｙ２（ｔ）－ｍ２ｓｉｇｎ（ｓ２） （１４）

选取一阶滑模直接转矩控制状态方程的 Ｌｙａ
ｐｕｎｏｖ函数如：

Ｖ２＝
１
２ｓ

２
２ （１５）

带入ｓ２＝Ｔｅｒｅｆ－Ｔｅ，得到Ｖ２的导数：

Ｖ
·

２＝ｓ２ｓ
·

２＝ｋ２ｓ
２
２＋ｓ２ｙ２（ｔ）－ｓ２ｍ２Ｕｓｅｔｓｉｇｎ（ｓ２）≤

ｓ２（－ｋ２Ｔｅｒｅｆ＋Ｔ
·

ｅｒｅｆ＋
２ｋｅ
Ｌω＋Δ２）－ｍ２Ｕｓｅｔｓ２

（１６）

结合稳定性条件式Ｖ２＞０，Ｖ
·

２＜０，进一步解得：

Ｕｓｅｔ＞
１
ｍ２

－ｋ２Ｔｅｒｅｆ＋Ｔ
·

ｅｒｅｆ＋
２ｋｅ
Ｌω＋Δ２

（１７）

综上所述，即使 ＢＬＤＣ驱动系统受到电机参数
摄动和负载扰动，只要母线电压给定值Ｕｓｅｔ达到一定
程度的值，依然可以使 ＢＬＤＣ的电流环跟随给定
电流。

通过ＢＬＤＣ的转子磁极位置和电流（转矩）比较
结果共同决定直接转矩控制的电压矢量。不计ＢＬＤＣ

的绕组电阻，ＢＬＤＣ定子磁链如：

ψｓ＝∫ｕｄｔ＝ｕｔ＋ψｓ（０） （１８）

电压矢量幅值越大，定子磁链运动速度越快，

而且定子磁链沿电压矢量的方向会跟着电压 ｕ的方
向而改变，根据当前 ＢＬＤＣ的转子磁极位置，给
ＢＬＤＣ施加合适的电压矢量，实现对 ＢＬＤＣ电流（转
矩）的直接控制［１２］。可以看出直接转矩控制 ＢＬＤＣ
更简单，十分易于工程实现。

３　仿真及实验验证

综合基于超螺旋算法的转速环和基于一阶滑模

直接转矩控制电流环得到本文提出的 ＢＬＤＣ复合控
制驱动系统，其基本框图如图１所示。

３１　仿真验证

首先通过仿真验证基于传统 ＰＩＤ控制的 ＢＬＤＣ
驱动系统性能。根据表１所示的２５°Ｃ和２００°Ｃ下
的４对极 ＢＬＤＣ参数，在仿真软件中搭建基于传统
ＰＩＤ控制的ＢＬＤＣ驱动系统，其中两个ＰＩＤ控制器的
参数分别为：电流环比例增益Ｋｐｃ＝０１４，积分增益
Ｋｉｃ＝４２８；转速环比例增益 Ｋｐｓ＝００５，积分增益
Ｋｉｓ＝１０。给定转速２０００ｒ／ｍｉｎ，在２５°Ｃ和２００°Ｃ
两种温度下，ＢＬＤＣ起动时转速波形和电磁转矩波形
分别如图２（ａ）和图２（ｂ）所示。从图２（ａ）中可以看
出，在２５°Ｃ下，该传统ＢＬＤＣ驱动系统转速超调约
为７５ｒ／ｍｉｎ，在２００°Ｃ下，转速超调约为９０ｒ／ｍｉｎ，
而且调节时间变长；从图２（ｂ）中可以看出，在２００
°Ｃ下的起动电磁转矩回调速度要比２５°Ｃ时要慢。
图３显示了 ＢＬＤＣ在突加负载后的仿真波形，可以
看出，在２００°Ｃ下，突加负载后转速超调量比常温
时增大，而电磁转矩波形没有明显变化。综上所述，

通过仿真验证了温度会对 ＰＩＤ控制器产生影响，进
而降低了ＢＬＤＣ驱动系统的性能。

图１　复合控制系统结构框图

通过仿真验证本文提出的 ＢＬＤＣ复合控制驱动
系统的性能。根据表１所示的２５°Ｃ和２００°Ｃ下的４
对极ＢＬＤＣ参数，在仿真软件中搭建基于复合控制
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的ＢＬＤＣ驱动系统，设定复合控制的参数如下所示：
ａ１＝４，ａ２＝１００。给定转速２０００ｒ／ｍｉｎ，在２５°Ｃ和
２００°Ｃ两种温度下，ＢＬＤＣ起动时转速波形和电磁
转矩波形分别如图４（ａ）和图４（ｂ）所示。从图４（ａ）
中可以看出，无论是常温环境还是高温环境，本文

提出的ＢＬＤＣ驱动系统转速超调均为４８ｒ／ｍｉｎ，比图
２（ａ）的传统 ＰＩＤ控制器要小；从图４（ｂ）中可以看
出，温度对电磁转矩几乎没有影响，而且电磁转矩

比图２（ｂ）更平稳。图５显示了 ＢＬＤＣ在突加负载后
的仿真波形，可以看出，温度对 ＢＬＤＣ的转速和电
磁转矩均不产生影响，而且转速超调和电磁转矩超

调均比传统ＰＩＤ控制器的要小。
表１　不同温度下无刷直流电机参数

电机参数 常温参数值 高温参数值

永磁体磁链／Ｗｂ ０１１３ ０１０５

绕组电阻／Ω １０８ ２１

等效电感／ｍＨ ８５ ９３

转动惯量／（ｋｇ·ｍ２） ０００１１７５ ０００１１７５

粘滞摩擦系数／（Ｎ·ｍ·ｓ） ０００６ ０００６

图２　基于传统ＰＩＤ控制的ＢＬＤＣ驱动系统起动仿真

３２　实验验证

搭建基于 ＴＭＳ３２０Ｆ２８１２无刷直流电机驱动系

统，对本文提出的 ＢＬＤＣ复合控制驱动系统进行实

验验证，电机参数如表１所示，ＰＩＤ控制参数和复

合控制参数和仿真时一致。

图３　基于传统ＰＩＤ控制的ＢＬＤＣ驱动系统负载突变仿真

图４　ＢＬＤＣ复合控制驱动系统起动仿真

首先通过起动实验验证基于传统 ＰＩＤ控制的

ＢＬＤＣ驱动系 统 性 能，电 机 转 速 同 样 给 定 为

２０００ｒ／ｍｉｎ，分别在常温和高温环境下进行实验，得

到如图４（ａ）所示的转速波形。从图中可以看出，基

于传统ＰＩＤ控制的 ＢＬＤＣ驱动系统常温时转速超调
可达５２０ｒｍｉｎ，高温时可达４８０ｒ／ｍｉｎ，而且调节时
间较长，常温时为０３ｓ，高温时约为０４ｓ。本文
提出的ＢＬＤＣ复合控制驱动系统实验结果如图６（ｂ）
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图５　ＢＬＤＣ复合控制驱动系统负载突变仿真

所示，无论是常温还是高温环境，转速超调均低于

１００ｒ／ｍｉｎ，而且调节时间小于０１５ｓ。从起动实验

可以看出，温度基本不会对本文提出的 ＢＬＤＣ复合

图６　不同温度下起动实验电机转速波形

控制驱动系统转速控制性能造成影响。通过负载突

变实验验证基于传统 ＰＩＤ控制和复合控制的 ＢＬＤＣ
驱动系统性能。实验设定于０５ｓ给 ＢＬＤＣ突加２Ｎ
·ｍ的转矩，传统 ＰＩＤ控制和本文提出的复合控制
的转速波形分别如图７（ａ）和图７（ｂ）所示。从图７

（ａ）中可以看出，基于传统ＰＩＤ控制的ＢＬＤＣ驱动系

统转速超调为１８０ｒ／ｍｉｎ，调节时间为０１３ｓ，而且

在高温环境下，ＢＬＤＣ驱动系统的调节时间增大到

０２１ｓ，响应变慢。从图７（ｂ）所示的 ＢＬＤＣ复合控

制驱动系统转速波形可以看出，转速超调仅为６０ｒ／

ｍｉｎ，调节时间比传统ＰＩＤ控制器的略快，并且温度

基本不会对电机驱动系统的性能造成影响。

图７　不同温度下负载突变实验电机转速波形

综上，通过仿真和实验验证了复合控制能够有

效改善 ＢＬＤＣ的转速控制性能以及电机参数的鲁

棒性。

４　结　论

本文提出了一种考虑高温环境的 ＢＬＤＣ复合控

制驱动系统，既基于超螺旋算法的转速环和一阶滑

模直接转矩控制系统。本文提出的复合控制算法简

单、调参方便，能够在处理器性能不高的嵌入式系

统中应用，而且能够提高 ＢＬＤＣ的参数鲁棒性和快

速性。仿真和实验表明基于传统 ＰＩＤ控制的 ＢＬＤＣ

驱动系统性能受温度影响较大，高温环境下电机驱

动系统的快速性下降；基于复合控制的 ＢＬＤＣ驱动

系统转速控制能力得到提升，而且温度变化时对电

机参数改变不敏感，系统鲁棒性变强，十分有利于

在油田测井等极端环境中进行应用。

（下转第６６页）
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基于高频注入法的同步磁阻电机无位置传感器控制

刘小青１，王　晋２，刘开元１，廖全蜜１

（１．深圳信息职业技术学院 交通与环境学院，广东 深圳 ５１８０００；２．华中科技大学 电气与电子工程学院，
武汉 ４３００００）

摘　要：同步磁阻电机是一种结构简单耐用、造价较低的特殊同步电机，近年来逐渐受到关注。将旋转高频电压注
入法无位置传感器控制技术应用于同步磁阻电机，研究无带通滤波器同步磁阻电机位置辨识策略，以简化控制算

法，降低位置辨识误差，减轻处理器的运算压力。同时在实验中，分奇偶周期分别注入基波电压和高频电压，以充

分利用实验电源容量。在Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ环境下搭建仿真模型，同时搭建１２ｋＷ样机的硬件测试平台，仿真和实
验结果都验证了简化的无位置传感器矢量控制算法的有效性和准确性。

关键词：同步磁阻电机；无位置传感器；旋转高频电压注入法；无带通滤波器
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０　引　言
与常见交流电机相比，近年来同步磁阻电机

（ＳｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓＲｅｌｕｃｔａｎｃｅＭｏｔｏｒ，ＳｙｎＲｅｌ）由于本身具
备简单耐用的结构、优异的加速性能，在交流驱动

中发挥着重要的作用［１２］。针对 ＳｙｎＲｅｌ高性能工业
控制，实时的转子位置是很关键的参数，通常在

ＳｙｎＲｅｌ转子轴上安装硬件传感器以获取转子位置。
硬件传感器会导致提升系统造价、削弱可靠性等实

际问题［３４］。由于 ＳｙｎＲｅｌ转子未安装永磁材料和绕
组，而采用特殊设计的轴向对称结构，ｄｑ轴的电感
相差较大形成较大的凸极比，可以通过凸极跟踪算

法［５６］获得转子位置和转速。ＳｙｎＲｅｌ根据转速范围采
用不同算法进行无传感器控制，其中中高速范围主
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要采用基于电机基频模型的无传感器控制方法，直

接或间接地从反电动势提取转子位置信息［７］；低速

范围主要考虑基于电机的凸极性控制方法。注入高

频电压（电流）激励，从高频响应电流（电压）响应中

估算出转子位置信息，可实现低速和零速下的位置

跟踪根据注入方式的不同，又分为旋转高频注入、

脉振高频注入和 ＰＷＭ本身的载波成分信号［８］。本

文研究了一种简化的 ＳｙｎＲｅｌ旋转高频电压注入法，
无需设计带通滤波器，简化 ＳｙｎＲｅｌ控制过程并减小
位置误差。

１　基于旋转高频电压信号注入法的
ＳｙｎＲｅｌ转子位置辨识
１１　ＳｙｎＲｅｌ的基波和高频模型

在理想情况下，ＳｙｎＲｅｌ在 αβ轴的基频数学表
达式：

ｕα
ｕ[ ]
β

＝
Ｌ＋ΔＬｃｏｓ２θｅ ΔＬｓｉｎ２θｅ
ΔＬｓｉｎ２θｅ Ｌ－ΔＬｃｏｓ２θ[ ]

ｅ

ｉα
ｉ[ ]
β

（１）

式中，ｕα、ｕβ、ｉα、ｉβ、θｅ为 αβ轴基频电压电流量、
转子位置，Ｌ＝（Ｌｄ＋Ｌｑ）／２，#

Ｌ＝（Ｌｄ－Ｌｑ）／２。
为利用ＳｙｎＲｅｌ的强凸极效应以解调转子位置，

在ＳｙｎＲｅｌ定子接线端口注入旋转高频低电压，注入
的高频低压激励电压信号为

ｕαｈ
ｕβ[ ]
ｈ

＝Ｕｈ
ｃｏｓ（ ｈｔ）
ｓｉｎ（ ｈｔ[ ]） （２）

式中，ｕαｈ、ｕβｈ为 αβ轴注入的高频低压激励电压，
Ｕｈ、 ｈ为激励电压的幅值和频率。根据实际调试经

验，Ｕｈ一般取ＳｙｎＲｅｌ额定电压的１／１０， ｈ取１０ｋＨｚ
左右为宜。

在ＳｙｎＲｅｌ低速运转过程中，考虑到 ｈ ， 为

电机基波频率，ＳｙｎＲｅｌ电感的电压降远远超过电阻
上的，故分析中只考虑电感因素而忽略掉电阻的影

响，从而简化无位置传感器控制的数学模型，简化

后的高频电流响应信号为

ｉαｈ
ｉβ[ ]
ｈ

＝

Ｕｈ
ｈ（Ｌ２－ΔＬ２）

Ｌｓｉｎ ｈｔ－ΔＬｓｉｎ（ ｈｔ－２ｅ）

－Ｌｃｏｓ ｈｔ－ΔＬｃｏｓ（ ｈｔ－２ｅ[ ]）
（３）

从式（３）中可以得出，注入高频低压电压信号
后，高频电流含有 θｅ相关信息。通过解调处理带通
滤波器获取的ｉαｈ、ｉβｈ，就能获得转子θｅ。

１２　无带通滤波器ＳｙｎＲｅｌ转子位置辨识

ＳｙｎＲｅｌ在注入高频激励旋转电压信号后，Ｓｙｎ

Ｒｅｌ定子总响应电流 ｉ
→
中包含有高频分量 ｉ

→

ｈ、基频

分量 ｉ
→

Ｂ、高次谐波分量 ｉ
→

ｋ，其中 ｉ
→

αｉ
→

β、ｉ
→

ｈαｉ
→

ｈβ
、ｉ
→

Ｂα

ｉ
→

Ｂβ
、ｉ
→

ｋαｉ
→

ｋβ分别为各向量在α轴β轴方向的分量。

针对总响应电流 ｉ
→
在 α轴的分量 ｉ

→

α，分别乘以

正弦量 ｓｉｎ ｈｔ、ｃｏｓ ｈｔ后，再用低通滤波器处理。

其中基频量 ｉ
→

Ｂα、高次谐波量 ｉ
→

ｋα与正弦量相乘处理

后均转变为高频信号，可用低通滤波器滤除消耗；

对含有转子位置信息的高频量 ｉ
→

ｈα处理后得到：

ＬＰＦ（ｉ
→

ｈαｓｉｎ ｈｔ）＝ｋ０Ｌ／２－（ΔＬｋ０／２）ｃｏｓ２θｅ

ＬＰＦ（ｉ
→

ｈαｃｏｓ ｈｔ）＝（ΔＬｋ０／２）ｓｉｎ２θ
{

ｅ

（４）

其中，ｋ０＝
Ｕｈ

ｈ（Ｌ２－ΔＬ２）
为常系数。

对总响应电流在β轴分量 ｉ
→

β采用类似的信号处

理方法可得：

ＬＰＦ（ｉ
→

ｈβｓｉｎ ｈｔ）＝－（ΔＬｋ０／２）ｓｉｎ２θｅ

ＬＰＦ（ｉ
→

ｈβｃｏｓ ｈｔ）＝－１／２Ｌｋ０－（ΔＬｋ０／２）ｃｏｓ２θ
{

ｅ

（５）
综合式（４）和式（５）可得：

θｅ＝
１
２ａｒｃｔａｎ

ＬＰＦ（ｉ
→

ｈαｃｏｓ ｈｔ）－ＬＰＦ（ｉ
→

ｈβｓｉｎ ｈｔ）

ＬＰＦ（ｉ
→

ｈαｓｉｎ ｈｔ）＋ＬＰＦ（ｉ
→

ｈβｃｏｓ ｈｔ）

（６）
ＳｙｎＲｅｌ无带通滤波器位置辨识算法可用图１所

示的框图来表示，可以看出不需要专门的带通滤波

器来获取高频响应电流。

图１　位置解调框图

１３　锁相环（ＰＬＬ）转子位置辨识

因电机实际运行的复杂性，θｅ中通常含有较多

的杂波，若直接按照式（６）进行转子位置解调，则
估算出的电机转速 ωｅ波形，有较大较多毛刺导致系
统失稳，若引入低通滤波器则会扩大跟踪误差。故

文章采用 ＰＬＬ来达到 ωｅ和 θｅ的检测，提高跟踪性

·９２·
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能。其原理如图２所示。

图２　ＰＬＬ解调图

２　仿真与实验结果分析

２１　仿真结果分析

本文在 Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ环境下对所提算法进行
仿真验证。图３为ＳｙｎＲｅｌ在１００ｒ／ｍｉｎ运行时，对应

αβ轴电流响应的仿真波形、ψ１＝ｋ０ΔＬｓｉｎ２θｅ和 ψ２＝

ｋ０ΔＬｃｏｓ２θｅ仿真信号波形。

图３　高频电压注入后对应的相应电流仿真波形、

ｋ０#Ｌｓｉｎ２θｅ和ｋ０#Ｌｃｏｓ２θｅ仿真波形

图 ４为 ＳｙｎＲｅｌ从起动后加速并稳定在 ２００

ｒ／ｍｉｎ，然后反向加速并稳定到 －２００ｒ／ｍｉｎ的运行

图。仿真波形显示该算法在 ＳｙｎＲｅｌ起动、恒速和加

速工况，都能较好的辨识出转子位置。

图４　０～２００ｒ／ｍｉｎ～（－２００ｒ／ｍｉｎ）实际转子转速

为测试 ＳｙｎＲｅｌ带载工况下的位置跟踪能力，

ＳｙｎＲｅｌ以速度１００ｒ／ｍｉｎ运行时，先突加负载，稳定

后再卸去负载，实际转速波形如图５所示。突加和

突减负载过程中，ＳｙｎＲｅｌ控制系统能在很短时间内

收敛至稳态，位置辨识效果较好。

图５　突加和突减负载时电机跟踪情况

２２　实验结果分析

本研究搭建以 ＴＩ芯片公司 ＤＳＰ２８３３５为关键芯

片的ＳｙｎＲｅｌ硬件平台，对提出的无带通高频低电压

注入法进行测试。ＳｙｎＲｅｌ样机参数数据如表１所示。
表１　ＳｙｎＲｅｌ样机参数

参数 参数值

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ３０００

额定电压／Ｖ ２２０

额定功率／ｋＷ １２

额定转矩／Ｎｍ ４

定子电阻／Ω ０８０１７

电感Ｌｄ／Ｈ ００５４３１１２

电感Ｌｑ／Ｈ ００１０２１２７

　　ＳｙｎＲｅｌ无位置传感器控制系统的实验硬件平台

·０３·
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如图６所示。

图６　总体硬件平台

实验中采用分时段注入不同电压信号方式，在

ＤＳＰ中断程序的偶数开关周期，仅向 ＳｙｎＲｅｌ定子端

口加高频激励电压，估算并保存转子位置信息；在

ＤＳＰ中断程序的奇数开关周期，提取上一个临近偶

数开关周期保存的位置信息进行矢量控制，此开关

周期只向电机定子端口加基频电压，具体形式如图

７所示。这种分时段注入电压激励信号的方式，能

有效降低硬件系统对开关电源性能的要求，同时使

程序模块化，便于测试芯片运算时间。

图７　电压注入方式示意图

从图８可得，由于 ＳｙｎＲｅｌ的强凸极性，相应电

流响应波形的包络线波峰波谷差值较大，ｋ０ΔＬｓｉｎ２θｅ
和ｋ０ΔＬｃｏｓ２θｅ信号幅值也大，故 ＳｙｎＲｅｌ转子位置的

分辨率也高。

图８　高频电压注入后对应的αβ轴电流实际波形、

ｋ０#Ｌｓｉｎ２θｅ和ｋ０#Ｌｃｏｓ２θｅ实际波形

从图９～图１０可以得出，在较低转速工况时，

ＳｙｎＲｅｌ没有出现明显的爬行现象。在空载实验时

ＳｙｎＲｅｌ转速有杂波，主要是因为 ＳｙｎＲｅｌ样机转子转

动惯量较小，且杂波没过滤完全，致使电机运行有

些震荡。

图９　电机实际与估算转子位置

图１０　电机实际转速波形

为测试ＳｙｎＲｅｌ带负载工况下的位置辨识性能，

ＳｙｎＲｅｌ通过刚性联轴器带 １／３额定负载，设定

ＳｙｎＲｅｌ从静止启动，按照预设的一次函数加速到６０

ｒ／ｍｉｎ，稳定后继续加速到１２０ｒ／ｍｉｎ，稳定后按照预

设的一次函数减速并稳定在６０ｒ／ｍｉｎ。图１１中分别

为实际转速、估算转速波形、一相定子电流波形。

从图１１可以看出，ＳｙｎＲｅｌ按照预设值运行，在很短

时间内稳定到设定值，算法能有效跟踪转子位置。

同时相比于空载工况，ＳｙｎＲｅｌ转速杂波明显变少，

·１３·
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这是由于ＳｙｎＲＭ加上１／３额定负载后，通过刚性联

轴器连接的转子，等效于增大了 ＳｙｎＲｅｌ的转动惯量

Ｊ，转速脉动变小。

图１１　加１／３额定负载ＳｙｎＲｅｌ实际转速、估算转速波形、

一相定子电流波形形

图１２为有带通滤波器、无带通滤波器时，处理

器ＤＳＰ２８３３５运算时间的波形情况，电平 Ａ、Ｂ表示

进行无位置传感器控制时 ＤＳＰ芯片运算时间，Ａ和

Ｂ均表示前文提到的分时段注入电压波形的偶数周

期；电平 Ｃ表示矢量控制阶段 ＤＳＰ芯片运算时间，

Ｃ代表前文提到的分时段注入电压波形的奇数周期；

低电平代表程序空闲。从波形可得出，有带通滤波

器的运算时长明显超过无带通滤波器的时长。

图１２　有无带通滤波器ＤＳＰ芯片运算时间对比

３　结　论

本文研究的ＳｙｎＲｅｌ的无带通滤波器无位置传感

器控制方法，在电机起动阶段，能够有效的估算出

电机位置信息，算法简化了传统旋转高频电压注入

法设计复杂度，减小了相位误差，同时减小了处理

器运算负担。但是在低速起动阶段，同步磁阻电机

的转速脉动较大，这是因为无位置传感器控制算法

中各项参数未调至最优，特别是 ＰＩ控制器的参数未

调至最优。后期优化ＰＩ调试，特别是ＰＩ模块的自整

定算法，对无位置传感器控制的实际应用，将有较

大推进作用。
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基于扩展卡尔曼滤波的过采样电流奇异点抑制策略

刘　轶
（海装北京局驻北京地区第六军代表室，北京 １０００９４）

摘　要：传统永磁同步电机（ＰＭＳＭ）矢量控制策略的电流环动态响应较慢，研究人员往往采用过采样方法以加以改
进。然而在实际工作中的驱动器开关管换相时刻，因电路杂散参数等因素容易产生高频电流脉冲，过采样容易引入

这些电流奇异点进而极大影响ＰＭＳＭ的控制精度和系统的正常工作。针对这一问题，本文提出一种基于扩展卡尔曼
滤波（ＥＫＦ）的ＰＭＳＭ尖峰电流噪声滤除方法，并对传统ＥＫＦ方法中噪声协方差矩阵的选取策略进行改进，根据检测
到的电流噪声自适应改变ＥＫＦ算法中的协方差矩阵项以滤除偶然脉冲干扰。仿真和实验结果表明，所提方法对于高
频尖峰噪声的滤除具有较好的效果，同时拥有较强的参数鲁棒性，可以满足实际系统的需要。
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０　引　言

永磁同步电机（ＰｅｒｍａｎｅｎｔＭａｇｎｅｔＳｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓ
Ｍｏｔｏｒ，ＰＭＳＭ）由于其结构简单、运行可靠、体积
小、效率高等优点被广泛运用于轨道交通、家用电

器、交流伺服等多个领域，已经成为了现代电力系

统的重要组成部分。在永磁同步电机控制系统中，

通常将转速环作为系统外环，其输出值作为电流内

环的输入参考值，电流内环的输出值可直接或间接

的作用于逆变器来控制电机三相绕组电流。通常电

机电流的状态可直接反映出电机转矩的控制性能，

故稳定快速的电流内环是确保系统控制性能的关键

因素。数字控制系统中常用的规则采样 ＰＷＭ会使
ＰＷＭ占空比延迟一个控制周期才更新，影响了控制
系统的动态性能。

电流过采样技术允许我们在一个控制周期内对

相电流多次采样从而获得额外的有用信息，受逆变

器成本和死区效应影响开关频率不宜过高，而利用

过采样法可以在不提高系统控制频率的条件下优化



５７卷

系统动态性能，因此过采样技术等工程策略被广泛

应用在电力电子系统中［１－３］。

由于逆变器中所用ＩＧＢＴ管开关速度快，器件在
开关过程中容易产生极大的 ｄｖ／ｄｔ和 ｄｉ／ｄｔ，同时考
虑到电路中存在的杂散参数，换相过程中瞬态电压

电流会产生大的尖峰和振荡。电压电流的尖峰和振

荡一方面会危及器件的安全，使得在器件选型时必

须留有较大的裕量，增加硬件成本，另一方面，也

会加剧电力电子变换器的高频电磁干扰。对于原先

采样频率与控制频率保持一致的电机系统来说由于

采样间隔大且高频噪声持续时间短等因素，采样电

流中不易观测到尖峰脉冲。可一旦引入过采样方法，

采样频率相较之前会提高数倍，极易在波形中引入

电流奇异点，进而影响系统的控制性能。此外，

ＡＤＣ器件采样过程本身也会引入周期性小幅随机噪
声，也是我们亟待解决的问题。

针对以上问题，实际中常采用的方法是优化

ＰＣＢ设计、增加驱动电阻和增加 ＲＣＤ吸收电路。优
化ＰＣＢ设计能够一定程度减小电路的杂散参数，但
是由于ＰＣＢ设计需要兼顾设备安全性、外观、体积
等诸多因素，杂散参数无法完全消除，能够发挥的

作用有限，还会增加额外硬件成本。必须考虑其他

可行的滤波方法对该电流尖峰进行处理。

针对开关噪声等电流谐波目前常见的滤波手段

有ＲＬＣ低通滤波器法［４］，平均值滤波法［５］，形态滤

波器法［６］等等。对于高频率的尖峰脉冲来说，传统

巴特沃斯滤波和一阶低通滤波的效果很差，均值滤

波又会引入较大的时间滞后，这是我们不想看到的。

现存的一些滤波方法对于本文所讨论的环境来说或

多或少都存在一些不足。

基于此，针对电机相电流滤波问题，本文引入

扩展卡尔曼滤波的方法在软件层面上对该高频尖峰

噪声进行滤除，这是一种在卡尔曼滤波的基础上针

对非线性系统的状态观测算法。ＥＫＦ在电机控制领
域具有广泛运用，文献［７］中利用 ＥＫＦ进行电机的
位置和速度观测，进而实现无位置传感器控制。文

献［８］将 ｄｑ轴电流选为观测变量以实现无电流传
感器控制，实验结果表明其具有良好的电流估计效

果。文献［９］设计了能够估算死区效应补偿电压的
ＥＫＦ观测器，有效消除了零电流钳位现象。ＥＫＦ
法相对于其他滤波器算法其优势在于软件层面易于

实现，计算量相对较小且消除了滤波延时，观测值

不会出现明显滞后，适合用于此做电机相电流滤除

电流尖峰。

１　电流奇异点分析

在实际电机系统中，因为电路中存在的以开关

管杂散电感为主的杂散参数，在 ＰＷＭ控制 ＩＧＢＴ通
断的过程中，较高的开关速度和大电流会导致较高

的电流变化率，电感参数的续流特性会短时间让相

电流产生跳变。在开关管开通过程中，伴随很高的

电压瞬变从而在寄生电容中产生大的位移电流，而

关断过程中通道内产生电流瞬变，进而在寄生电感

端产生尖峰电压，具体波形如图１所示。

图１　相电流开关尖峰

在开关管开通阶段，驱动电压通过电阻对输入

电容充电，当栅源电压超过开启电压后漏极电流开

始上升到尖峰电流，如：

Ｉｐｅａｋ＝ＩＬ＋ＩＲ （１）
式中，ＩＬ为线路负载电流，ＩＲ为续流二极管反向恢复
电流，Ｉｐｅａｋ为峰值电流。

在开关管关断阶段，漏极电流开始下降，续流

二极管正向导通，栅极电压一直下降到开启电压，

在这段时间，由于电流的快速变化，电路的寄生电

感上将产生压降，叠加在开关管的漏源电压上即会

产生电压尖峰，根据基尔霍夫定律可得：

Ｖｏｓ＝－（Ｌｇｄ＋Ｌｄｓ）
ｄｉｄ
ｄｔ （２）

式中，Ｖｏｓ为电压尖峰，Ｌｇｄ为源极电感，Ｌｄｓ为栅极电
感，ｉｄ为漏极电流。在通断瞬间电流变化率极快升
高，进而导致电压尖峰进一步增大。

从图１中不难看出所产生的尖峰电流高处可达
到１安培左右，在过采样法的作用下，这种尖峰将
更容易被采集到，不仅将在电机实际工作中引入噪

声，还会影响到系统动态性能。我们需要设法在保

证电流相位不会发生偏移的基础上滤除这些开关电

流噪声。
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２　ＥＫＦ方程建立

２１　状态空间方程建立

卡尔曼滤波算法利用线性系统状态方程，通过

系统输入输出观测数据，对系统状态进行最优估计。

扩展卡尔曼滤波（ＥＫＦ）是在卡尔曼滤波基础上针对
非线性系统的估计算法，通过取其一阶泰勒系数来

实现局部线性化，然后借助卡尔曼滤波算法完成状

态的估计。由于 ＥＫＦ是一种依托于数学模型的状态
观测器，关于此处电机系统的方程的选择就变得非

常重要。在本文所讨论的环境下，采用α－β电流作
为状态变量，若选择同步旋转坐标系，则定子电压、

电流的测量值需要经历一遍坐标变换再代入方程中，

加重了模型的非线性还增加了硬件计算时间。故这

里采用两相ＰＭＳＭ静止坐标系下的数学模型为基础
构建状态方程。

表贴式ＰＭＳＭ在α－β两相静止坐标系下的电压
方程为：

ｕα＝Ｒｉα＋Ｌｓ
ｄｉα
ｄｔ－ωｅψｆｓｉｎθｅ

ｕβ＝Ｒｉβ＋Ｌｓ
ｄｉβ
ｄｔ＋ωｅψｆｃｏｓθ

{
ｅ

（３）

式中，ｕα、ｕβ为定子电压的 α－β轴分量，ｉα、ｉβ为
定子电流分量，Ｌｓ为定子电感，ωｅ为同步电机的电
角速度，Ψｆ为同步电机的磁链。

选择电机电流为状态变量，可得状态方程如下：

ｄ
ｄｔｘ＝ｆ（ｘ）＋Ｂｕ

ｙ＝
{

Ｃｘ
（４）

其中：ｘ＝
ｉα
ｉ[ ]
β

，ｕ＝
ｕα
ｕ[ ]
β

，Ｂ＝

１
Ｌｓ

０

０ １
Ｌ











ｓ

，ｆ（ｘ）＝

－ＲＬｓ
ｉα＋ωｅ

ψｆ
Ｌｓ
ｓｉｎθｅ

－ＲＬｓ
ｉβ－ωｅ

ψｆ
Ｌｓ
ｃｏｓθ











ｅ

，ｙ＝
ｉα
ｉ[ ]
β

，Ｃ＝
１ ０[ ]０ １

。

ｘ为状态变量，ｙ为输出变量，ｕ为输入变量。
由于状态方程为非线性，为了方便后面的递推过程，

在这里先将数学模型离散化：

ｘ（ｋ＋１）＝ｆ［ｘ（ｋ）］＋Ｂ（ｋ）ｕ（ｋ）＋Ｖ（ｋ）
ｙ（ｋ）＝Ｃ（ｋ）ｘ（ｋ）＋Ｗ（ｋ{ ）

（５）

式中，Ｗ为系统噪声，Ｖ为测量噪声，且二者被假

定为正态噪声，期望均为零且互不相关，即Ｅ（Ｗ）＝
Ｅ（Ｖ）＝０，二者方差可分别使用 Ｑ和 Ｒ表示，两种
噪声高斯分布表示如下：

Ｗ～Ｎ（０，Ｑ）
Ｖ～Ｎ（０，Ｒ{ ）

（６）

卡尔曼滤波便是由两个存在误差的模型值和测

量值推导出一个相对准确的估计值的过程。

２２　ＥＫＦ递推算法

ＥＫＦ状态估计可以概括为：首先确定系统的初
始状态和初始协方差矩阵，根据滤波增益以及当前

时刻的测量值可以获得系统状态的先验估计值，然

后通过先验估计值的误差对先验值进行修正以计算

出此时可能的最优状态估计值。ＥＫＦ分为预测和校
正两个部分，具体实现过程如下：

（１）对状态变量ｘ进行预测，即利用前一个时刻

的最优状态估计值 ｘ^（ｋ）和当前时刻的输入量 ｕ（ｋ），

求出当前时刻的先验估计值 ｘ
～
（ｋ＋１）的离散化表

示为

ｘ
～
（ｋ＋１）＝ｘ^（ｋ）＋Ｔｓ ｆ（ｘ^（ｋ））＋Ｂ（ｋ）ｕ（ｋ[ ]） （７）

式中，Ｔｓ为系统采样周期，”^“代表估计状态，“～”
代表预测值。

（２）计算此先验估计值对应的输出 ｙ
～
（ｋ＋１）：

ｙ
～
（ｋ＋１）＝Ｃｘ

～
（ｋ＋１） （８）

（３）计算当前时刻的误差协方差矩阵为

ｐ
～
（ｋ＋１）＝ｐ^（ｋ）＋Ｔｓ Ｆ（ｋ）ｐ^（ｋ）＋ｐ^（ｋ）Ｆ

Ｔ（ｋ[ ]） ＋Ｑ

（９）
式中，Ｑ为系统噪声Ｖ的协方差矩阵；Ｆ（ｋ）为 ｆ（ｘ）
对ｘ求偏导雅可比矩阵。

Ｆ（ｋ）＝ｆ（ｘ）ｘ ｘ＝ｘ^（ｋ）
＝
－ＲＬｓ

０

０ －ＲＬ











ｓ

（１０）

（４）计算ＥＫＦ的增益矩阵Ｋ（ｋ＋１）：

Ｋ（ｋ＋１）＝ｐ
～
（ｋ＋１）ＣＴ Ｃｐ

～
（ｋ＋１）ＣＴ＋[ ]Ｒ －１

（１１）
（５）利用先前得到的先验估计值进行校验操作，

已得到当前时刻的后验估计状态：

ｘ^（ｋ＋１）＝ｘ
～
（ｋ＋１）＋Ｋ１（ｋ＋１）ｙ（ｋ＋１）－ｙ

～
（ｋ＋１[ ]）

（１２）
（６）最后，为了继续执行下一个周期的递推计
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算，需要更新误差协方差矩阵：

ｐ^（ｋ＋１）＝（Ｉ－Ｋ（ｋ＋１）Ｃ）ｐ
～
（ｋ＋１） （１３）

以上是ＥＫＦ算法的递推过程，其通过对系统状
态转移矩阵和测量矩阵的雅可比矩阵化，从而使非

线性系统在一定范围内通过泰勒展开来进行线性化

处理。进一步，通过模型计算值和采样值进行合理

校验，可以在一定程度上减少不确定性的影响。

需要注意的是，滤波器的性能与误差协方差矩

阵初值Ｐ０以及系统噪声和测量噪声的协方差矩阵值
的选择有关。通常情况下，Ｑ和 Ｒ的选择需要考虑
两种噪声的相对大小凭借经验和仿真确定，但这只

适用于待滤除噪声为周期性且幅值变化在一定范围

内的情况。在本文讨论的电机工作环境中，存在

ＡＤＣ随机采样噪声和开关尖峰噪声两种采样噪声。
其中，前者属于周期性小幅噪声，后者则属于突发

性高频大幅噪声，如果单单凭借经验确定一个测量

噪声协方差矩阵Ｒ并在算法递推过程中一直保持恒
定不变的话无法对高频尖峰进行有效滤除。

因此，本文对原ＥＫＦ方法进行改进，通过两拍
间采样电流的差值对单片机系统是否采样到电流尖

峰进行判断，如果此拍判断为高频噪声则临时改变

这一次递推的增益矩阵，重新分配预测值和采样值

的权重，自适应地对不同种类、不同来源的噪声进

行滤除，以达到在保留真实电流信息的基础上滤除

尖峰的效果。整个算法流程如图２所示。

图２　ＥＫＦ滤波算法流程图

２３　参数选取及调整原则

在实际系统中，系统随机干扰以及采样噪声的

统计特性通常是未知的，故噪声协方差矩阵 Ｑ、Ｒ
的选择对于观测器算法的收敛性以及估算精度影响

很大。二者一般取对角矩阵，本文中所列写状态量

维度为２，即Ｑ＝ｄｉａｇ（ｑ１１，ｑ２２），Ｒ＝ｄｉａｇ（ｒ１１，ｒ２２），
ｑ１１和ｑ２２分别衡量了静止坐标系下电流 Ｉα和 Ｉβ的系

统噪声大小，ｒ１１与ｒ２２同理。而误差协方差矩阵 Ｐ对
系统稳态性与收敛速度基本没有影响，且随着递推

过程的进行其值会逐步更新，一般在起始时取较小

的非零矩阵。

卡尔曼滤波的本质是通过测量量和预测量对状

态量进行反馈校正，以得到最优的状态估计。因此，

我们拟定Ｑ、Ｒ的初值实际上是在分配预测值和测
量值的权重。Ｑ越大代表系统扰动越大，依据式
（１１），此时卡尔曼增益矩阵Ｋ（ｋ）也会相应变大，即
增大了测量值的权重，动态性能变强。Ｒ越大则代
表采样扰动越大，此时卡尔曼增益矩阵 Ｋ（ｋ）减小，
同时会导致动态性能减弱。

实际操作中，系统噪声和测量噪声是难以获取

和衡量的，需要通过经验和仿真来确定它们的初

值。而在本文中，考虑到控制器需要滤除包含高频

尖峰脉冲在内的多种噪声，对 ＥＫＦ方法作出进一
步改进，让 Ｑ、Ｒ矩阵根据采集到的电流进行自适
应动态变化，当采集到的两拍电流值差距过大时则

认为此时系统采集到了开关噪声，而后当控制器判

定采集到高频噪声时自适应增大 Ｒ从而让估计值
更加偏向模型算出来的结果，最终达到滤波的目

的。根据以上分析，我们可以设计噪声协方差矩阵

如下：

Ｑ＝
λ·ΔＩｌｉｍ

｜Ｉ（ｋ＋１）－Ｉ（ｋ）｜Ｒ （１４）

其中，Ｉ（ｋ＋１）为当前拍电流，Ｉ（ｋ）为上一拍电
流，

#

Ｉｌｉｍ为预先设定的电流差界限值，当先后电流

差绝对值｜Ｉ（ｋ＋１）－Ｉ（ｋ）｜
$#

Ｉｌｉｍ时采用上式（１４）
进行噪声协方差矩阵的选取，λ为可调节滤波系数，
满足λ%

（０，１），通过可调节参数可以控制滤波器
对噪声的抑制能力。

通过以上扩展卡尔曼滤波器的建立和分析，实

现了控制系统的线性化，在保证系统拥有较少可调

节参数的情况下满足对多种噪声的滤除效果。

３　仿真与实验结果分析

３１　ＥＫＦ滤波效果仿真

本文提出的滤波策略利用 Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ搭建
的ＰＭＳＭ双闭环控制仿真模型加以实现。其中，用
到的电机参数如表１所示。
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表１　仿真模型电机参数

参数 参数值

定子相电阻Ｒｓ／Ω １８４

电感Ｌｓ／ｍＨ ４９
永磁磁链Ψｆ／Ｗｂ ００９３７
极对数ｐｎ ４

转动惯量Ｊ／ｋｇ獉ｍ２ ０００１０６
额定转速ｎ／（ｒ／ｍｉｎ） ２５００
额定转矩Ｔ／Ｎｍ ５

　　首先通过传统ＥＫＦ法对采样到的两相电流进行

处理，在一定程度上可以达到对系统噪声及测量噪

声抑制的作用。仿真中，给定转矩 Ｔｅ＝５Ｎｍ，转速

ｎ＝２５００ｒ／ｍｉｎ时，图３为采样电流波形以及ＥＫＦ得

到的观测电流波形。图３（ａ）中，由于换相时尖峰电

流和采样噪声的影响，波形存在一定畸变，从

图３（ｂ）中可以看出，在经过传统 ＥＫＦ算法的修正

后，有效消除了高频尖峰电流噪声。

图３　ＥＫＦ处理前后Ａ相电流波形

经手动调整采样噪声协方差矩阵初值后可以发

现，当初值选择较大时尖峰电流会得到较好滤除，

相电流波形也会趋于平滑，但同时也会出现不同程

度的失真，具体情况如图４所示。

尽管电流奇异点得到了较好的抑制，但相电流

波形发生了一定程度的相移并产生了肉眼可见的静

差，这是我们不希望发生的。

图４　电流局部放大波形（Ｒ过大）

但假如其初值选择过小，则只能滤掉一部分采

样随机噪声，而对本文主要研究的电流奇异点的抑

制效果收效甚微，具体结果如图５所示。

图５　电流局部放大波形（Ｒ过小）

不难看出，虽然动态响应能力没有衰减，电流

幅值大小也没有出现静差，但是对尖峰电流的滤除

效果会比前者差很多，实验结果说明，仅依靠传统

扩展卡尔曼滤波法对本文中研究的噪声条件的抑制

效果一般，不能在保证动态响应能力不受影响的条

件下滤除高频尖峰。

在实际工作过程中，由于采样频率有限，并非

每一处电流尖峰都有可能采集到，即便如此，采集

到的尖峰电流脉冲仍会对系统正常工作造成不小影

响。值得注意的是，此处测量噪声 Ｖ由低幅值随机

采样噪声和高频高幅值开关尖峰两部分组成，前者

始终存在而后者只在换相时可能出现，而在传统

ＥＫＦ中，采样噪声协方差矩阵Ｒ的初值在设置好后，

整个迭代过程中不发生改变，如果其设置过小会使

噪声高频尖峰无法有效滤除，过大则容易降低动态

响应能力，波形出现失真。

在对传统ＥＫＦ法进行改进处理后，工程上我们

通过每两拍间电流的差值判断是否采样到尖峰电流，

从而对这一轮的递推做单独的处理，重新分配测量

值和预测值之间的权重，以达到滤除尖峰的同时保

留电流真实变化规律的要求。仿真效果如图６所示。
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图６　改进后电流局部放大波形

３２　参数鲁棒性

对于实际电机控制系统，各项电机参数都会因

为环境等因素存在不可避免的变化和扰动，与此同

时卡尔曼滤波本身又是一个依托于系统数学模型而

建立的观测器算法，故检验控制算法的参数鲁棒性

至关重要。在此处我们主要研究电感，电阻和磁通

的变换对于 ＥＫＦ算法观测能力的影响。三种参数分

别取１２倍标称值和０８倍标称值进行实验，结果

如图７所示。

图７　参数变化影响测试

由图中可以看出无论是参数的增大或是减小对

于ＥＫＦ的滤波性能都无明显影响，尖峰电流依旧得

到有效滤除，观测电流能紧紧跟随实际电流，没有

出现相位上的超前滞后。总体而言，ＥＫＦ法观测电

流具有较好的参数鲁棒性。

４　结　语

本文在传统 ＰＭＳＭ双闭环矢量控制的基础上使

用过采样法提高电流环动态响应能力，并针对过采

样可能会引入电流奇异点问题设计了基于扩展卡尔

曼滤波的电流噪声滤波算法。并对传统 ＥＫＦ法中对

于噪声协方差矩阵的选取策略进行改进。模型的仿

真与实验表明，经过此算法后原电流波形内含有的

尖峰噪声得到有效滤除，同时具有较强的参数鲁棒

性，能够满足实际控制需要。
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基于磁热耦合扁线电机温升计算及影响因素分析
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摘　要：由于扁线绕组永磁电机具有槽满率高、散热好和绕组端部紧凑等优点，在新能源汽车领域受到广泛关注。

以一台额定转速６０００ｒ／ｍｉｎ的车用扁线绕组永磁同步电机为例，建立一种电磁场和温度场耦合仿真模型，采用单向

和双向的耦合温升计算方法，计算损耗作为热源对电机温升的影响，并对仿真结果进行试验验证。同时，采用双向

磁热耦合方法探讨在不同运行工况下冷却液流量、种类和入口温度对扁线电机温升的影响规律。结果表明：双向磁

热耦合温升计算结果与试验结果更为一致，验证了双向磁热耦合仿真分析结果的准确性。通过计算不同影响因素下

各部件的温度分布，在两种工况下随着冷却液流量的不断增加或冷却液入口温度的降低，电机各部件温度下降明

显。分别以空气、不同浓度的乙二醇水溶液、冷却油、水作为冷却液时，冷却水的冷却效果最好。

关键词：永磁同步电机；扁线绕组；磁热耦合；温度场

中图分类号：ＴＭ３５１；ＴＭ３４１　　　　文献标志码：Ａ　　　　文章编号：１００１６８４８（２０２４）０５００３９０７

ＣａｌｃｕｌａｔｉｏｎｏｆＴｅｍｐｅｒａｔｕｒｅＲｉｓｅａｎｄＡｎａｌｙｓｉｓｏｆＩｎｆｌｕｅｎｃｉｎｇＦａｃｔｏｒｓＢａｓｅｄｏｎ
ＭａｇｎｅｔｉｃｔｈｅｒｍａｌＣｏｕｐｌｉｎｇＦｌａｔＷｉｒｅＭｏｔｏｒ

ＺＨＯＵＮｉｎｇ１，２，ＷＵＨｕａｗｅｉ１，２，ＬＩＺｈｉ１，２，ＷＥＩＣｈａｎｇｙｉｎ１，２，ＣＨＥＮＧｕａｎｇｕａｎ２，３

（１．ＨｕｂｅｉＬｏｎｇｚｈｏｎｇＬａｂｏｒａｔｏｒｙ，ＨｕｂｅｉＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙｏｆＡｒｔｓａｎｄＳｃｉｅｎｃｅ，ＸｉａｎｇｙａｎｇＨｕｂｅｉ４４１０００，Ｃｈｉｎａ；
２．ＨｕｂｅｉＫｅｙＬａｂｏｒａｔｏｒｙｏｆＰｏｗｅｒＳｙｓｔｅｍＤｅｓｉｇｎａｎｄＴｅｓｔｆｏｒＥｌｅｃｔｒｉｃａｌＶｅｈｉｃｌｅ，ＨｕｂｅｉＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙｏｆＡｒｔｓ
ａｎｄＳｃｉｅｎｃｅ，ＸｉａｎｇｙａｎｇＨｕｂｅｉ４４１０５３，Ｃｈｉｎａ；３．ＤｏｎｇｆｅｎｇＥｌｅｃｔｒｉｃＤｒｉｖｅＳｙｓｔｅｍｓＣｏ．，ＬＴＤ．，

ＸｉａｎｇｙａｎｇＨｕｂｅｉ４４１１０６，Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ：Ｆｌａｔｗｉｒｅｗｏｕｎｄｐｅｒｍａｎｅｎｔｍａｇｎｅｔｍｏｔｏｒｓ（ＰＭｍｏｔｏｒｓ）ｈａｖｅｒｅｃｅｉｖｅｄｗｉｄｅａｔｔｅｎｔｉｏｎｉｎｔｈｅｆｉｅｌｄ
ｏｆｎｅｗｅｎｅｒｇｙｖｅｈｉｃｌｅｓｄｕｅｔｏｔｈｅｉｒａｄｖａｎｔａｇｅｓｏｆｈｉｇｈｓｌｏｔｆｕｌｌｎｅｓｓ，ｇｏｏｄｈｅａｔｄｉｓｓｉｐａｔｉｏｎａｎｄｃｏｍｐａｃｔｗｉｎｄ
ｉｎｇｅｎｄｓ．Ｔａｋｉｎｇａｎａｕｔｏｍｏｔｉｖｅｆｌａｔｗｉｒｅｗｏｕｎｄｐｅｒｍａｎｅｎｔｍａｇｎｅｔｓｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓｍｏｔｏｒｗｉｔｈａｒａｔｅｄｓｐｅｅｄｏｆ
６０００ｒ／ｍｉｎａｓａｎｅｘａｍｐｌｅ，ａｃｏｕｐｌｅｄｅｌｅｃｔｒｏｍａｇｎｅｔｉｃａｎｄｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｆｉｅｌｄｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｍｏｄｅｌｗａｓｅｓｔａｂ
ｌｉｓｈｅｄｔｏｃａｌｃｕｌａｔｅｔｈｅｅｆｆｅｃｔｏｆｌｏｓｓａｓａｈｅａｔｓｏｕｒｃｅｏｎｔｈｅｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｒｉｓｅｏｆｔｈｅｍｏｔｏｒｂｙａｄｏｐｔｉｎｇｔｈｅｕｎｉ
ｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌａｎｄｂｉｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌｃｏｕｐｌｅｄｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｒｉｓｅｃａｌｃｕｌａｔｉｏｎｍｅｔｈｏｄｓ，ａｎｄｔｈｅｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｗｅｒｅ
ｖｅｒｉｆｉｅｄｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌｌｙ．Ａｔｔｈｅｓａｍｅｔｉｍｅ，ｔｈｅｔｗｏｗａｙｍａｇｎｅｔｉｃｔｈｅｒｍａｌｃｏｕｐｌｉｎｇｍｅｔｈｏｄｗａｓｕｓｅｄｔｏｅｘ
ｐｌｏｒｅｔｈｅｉｎｆｌｕｅｎｃｅｏｆｃｏｏｌａｎｔｆｌｏｗ，ｔｙｐｅａｎｄｉｎｌｅｔｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｏｎｔｈｅｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｒｉｓｅｏｆｔｈｅｆｌａｔｗｉｒｅｍｏｔｏｒ
ｕｎｄｅｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｏｐｅｒａｔｉｎｇｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓ．Ｔｈｅｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｔｈａｔｔｈｅｂｉｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌｍａｇｎｅｔｉｃｔｈｅｒｍａｌｃｏｕｐｌｉｎｇｔｅｍ
ｐｅｒａｔｕｒｅｒｉｓｅｃａｌｃｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓａｒｅｍｏｒｅｃｏｎｓｉｓｔｅｎｔｗｉｔｈｔｈｅｔｅｓｔｒｅｓｕｌｔｓ，ｗｈｉｃｈｖｅｒｉｆｉｅｓｔｈｅａｃｃｕｒａｃｙｏｆｔｈｅ
ｂｉｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌｍａｇｎｅｔｉｃｔｈｅｒｍａｌｃｏｕｐｌｉｎｇｓｉｍｕｌａｔｉｏｎａｎａｌｙｓｉｓｒｅｓｕｌｔｓ．Ｂｙｃａｌｃｕｌａｔｉｎｇｔｈｅｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｄｉｓｔｒｉｂｕ
ｔｉｏｎｏｆｅａｃｈｃｏｍｐｏｎｅｎｔｕｎｄｅｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｉｎｆｌｕｅｎｃｉｎｇｆａｃｔｏｒｓ，ｔｈｅｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｏｆｔｈｅｍｏｔｏｒｃｏｍｐｏｎｅｎｔｓｄｅｃｒｅａ
ｓｅｓｓｉｇｎｉｆｉｃａｎｔｌｙｗｉｔｈｉｎｃｒｅａｓｉｎｇｃｏｏｌａｎｔｆｌｏｗｏｒｄｅｃｒｅａｓｉｎｇｃｏｏｌａｎｔｉｎｌｅｔｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｕｎｄｅｒｂｏｔｈｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓ．
Ｔｈｅｃｏｏｌｉｎｇｅｆｆｅｃｔｏｆｃｏｏｌｉｎｇｗａｔｅｒｉｓｔｈｅｂｅｓｔｗｈｅｎａｉｒ，ａｑｕｅｏｕｓｅｔｈｙｌｅｎｅｇｌｙｃｏｌｓｏｌｕｔｉｏｎｗｉｔｈｄｉｆｆｅｒｅｎｔｃｏｎ
ｃｅｎｔｒａｔｉｏｎｓ，ｃｏｏｌｉｎｇｏｉｌａｎｄｗａｔｅｒａｒｅｕｓｅｄａｓｃｏｏｌａｎｔｒｅｓｐｅｃｔｉｖｅｌｙ．
Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：ｐｅｒｍａｎｅｎｔｍａｇｎｅｔｓｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓｍｏｔｏｒ；ｆｌａｔｗｉｒｅｗｉｎｄｉｎｇ；ｍａｇｎｅｔｉｃｔｈｅｒｍａｌｃｏｕｐｌｉｎｇ；ｔｅｍｐｅｒａ
ｔｕｒｅｆｉｅｌｄ

收稿日期：２０２３ １１ ２０
基金项目：襄阳市科技计划湖北隆中实验室专项资助

作者简介：周　宁（１９９９），男，硕士研究生，研究方向为电机热管理。
吴华伟（１９７９），男，博士，教授，研究方向为机电系统设计、故障诊断与健康管理。



５７卷

０　引　言

由于永磁同步电机（Ｐｅｒｍａｎｅｎｔ－ＭａｇｎｅｔＳｙｎｃｈｒｏ
ｎｏｕｓＭｏｔｏｒ，ＰＭＳＭ）的高功率密度和高效率，现已广
泛应用在许多工业应用中。近几十年来，随着电机

技术的飞速发展，热分析和电磁分析一样受到电机

设计人员的关注。另一方面，电机的热性能在电机

运行中起着至关重要的作用，即绕组和永磁体

（ＰＭ）的过温将分别导致绝缘和局部退磁失效，这
样的后果会影响设备的性能并缩短机器的使用寿命。

同时，扁线绕组形式具有槽满率高、冷却效果好、

节省用铜量、利于改善电机振动噪声性能等优势。

因此，对扁线绕组永磁电机的温升研究具有重要

意义。

已有很多学者对扁线绕组永磁电机的温度场开

展了大量研究。在电机的温升计算中主要有热网络

模型法和有限元体积法两种。王晓远等人［１］通过热

网络模型法和有限元法分析轮毂电机的温度场变化，

通过结果对比证明其合理性。Ｔｏｓｈｉｈｉｋｏ等人［２］对一

台扁线绕组永磁电机的涡流损耗进行分析，并通过

导体分割和磁屏蔽技术能够显著的降低由临近效应

引起的损耗。Ｔｉｋａｄａｒ等人［３］通过磁热耦合分析电机

的转速、传热系数等参数对电机温升、热效率以及

最高温度的影响。温度对永磁体的影响较大，过高

的温度甚至会出现退磁现象，从而严重影响电动汽

车的动力性与可靠性［４］。Ｃｈｉｕ等［５］通过仿真对电机

散热翅片的结构参数进行分析，在 ＦＬＵＥＮＴ仿真软
件上得到了结构参数对电机温升功能的影响。同时

根据传热系数，证明同等面积下的翅片，电机绕组

的温度会根据翅片的数量增加而增加，反之结论

相反。

王晓远等［６］对水冷电机螺旋型冷却流道的入口

面积做出限制，从多方面分析得出最优方案。吴柏

禧等［７］研究了永磁电机折返型流道入水口水道宽度、

圆角半径与水道压降的关系，通过对参数的设计使

电机绕组温度下降８．４℃。刘慧军等［８］建立水冷电

机三维流固耦合仿真模拟，分析确定了冷却介质入

口温度和流量、介质类型等最优的选择。扁线绕组

相比于圆线绕组更容易产生集肤效应。Ｃｈｅｎ等［９］对

高速永磁电机研究，证实了扁线绕组集肤效应影响

铜耗的增加，并对电机的性能产生影响。

本文以一台４８槽８极，额定转速为６０００ｒ／ｍｉｎ
的扁线绕组永磁同步电机，综合考虑其结构特点和

冷却形式。基于电机的结构特点和冷却条件，根据

损耗对温升的影响，建立电机温度场分析模型，通

过磁热耦合方法对温度场及影响温度场分布的相关

因素进行了计算和分析。

１　电机模型及参数

本文以扁线绕组永磁同步电机为研究对象，电

机采用嵌入式 Ｕ型转子磁路结构，模型如图１，电
机基本参数如表１所示。

图１　扁线电机模型
表１　电机基本参数

参数 参数值

定子槽数 ４８

极对数 ８

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ６０００

定子外径／内径／ｍｍ ２５０／１７５

绕组类型 扁线绕组

冷却方式 水冷

２　电机磁热耦合分析

电机的磁热耦合是通过在电机仿真分析中得到

电机各部件的损耗作为电机的热源而进行电机的温

升仿真，本文通过ＡＮＳＹＳ仿真软件的磁、热模块分
别对扁线绕组永磁电机进行仿真，计算出各部件的

损耗作为电机的热源，在热模块中对电机的温度场

进行分析计算。

电机的单向耦合是将磁场分布产生的损耗作为

热源分析，只是单方面的计算分析并不能实现磁热

数据之间的双向传递，达不到真正意义上的能量守

恒，所以在分析电机温度场时需要考虑磁热双向耦

合分析，使磁热模块的两种数据相互交换。

２１　电磁模型理论

麦克斯韦方程是电磁场理论和工程电磁场数值
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分析的基础。它分别由安培环形定律、法拉第电磁

感应定律、高斯电气化定律和高斯磁通定律组成，

其积分形式可表示为
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

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
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
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
 ０

（１）

式中，Ｈ是磁场强度；Γ是曲面的边界Ω；Ｊ是导通
电流密度矢量；Ｄ是磁通密度；Ｅ是电场强度；Ｂ
是磁感应强度；ｔ为时间；ρ是电荷体积密度，以及
ｖ是被封闭曲面包围的体积区域Ｓ。

在额定工况下扁线电机八分之一模型的磁密云

图如图２所示。

图２　电机磁密云图

２２　温度模型理论

根据能量守恒定律和传热基本规律，当不考虑

导热系数随电机不同位置变化，对于各向同性介质，

导热系数是恒定的。在矩形坐标系中，电机中的温

度场可以通过导热系数的控制微分方程获得，即：


ｘ
（λｘ
Ｔ
ｘ
）＋
ｙ
（λｙ
Ｔ
ｙ
）＋
ｚ
（λｚ
Ｔ
ｚ
）＝－ｑｖ

Ｔ
ｎｓ１

＝０

－λＴｎｓ２

＝αｆ（Ｔ－Ｔｆ













 ）

（２）

式中，λ为系统中介质的导热系数，其中 λｘ、λｙ和

λｚ为ｘ、ｙ和ｚ方向的导热系数；ｑｖ为热源体密度；

Ｔ为系统中固体的温度；Ｔｆ为周围流体的温度；ｓ１，

ｓ２为系统中的绝热面和散热面。

２３　电机损耗理论

电机在运行过程中的损耗是导致其温度上升的

主要原因，因此准确分析电机的损耗是至关重要的。

电机损耗主要包括铁心损耗、永磁体涡流损耗、绕

组损耗和机械损耗［１０］。基本上，这些损失将转化为

热能，在电机内部各部件之间传递，从而影响到电

机内部的温度场分布。

电机定子和转子在正弦交变磁场的激励下会产

生铁损，其中包括磁滞损耗、涡流损耗和残余损耗。

电机的铁损主要是在铁心的主磁场变化时产生的，

这种变化包括磁滞损耗和涡流损耗。磁滞损耗是由

磁化交替和磁场旋转引起的，而涡流损耗是由磁场

变化引起的电流引起的，可得数学模型为

Ｐ＝Ｐｅ＋Ｐｈ＋Ｐａ
Ｐａ＝Ｋａｆ

１５Ｂ１５ｍ
Ｐｈ^＝ＫｈｆＢαｍ
Ｐｅ＝Ｋｅｆ

２Ｂ２













ｍ

（３）

式中，Ｐ为铁心总损耗；Ｐａ为附加损耗；Ｐｈ为磁滞
损耗；Ｐｅ为涡流损耗；Ｋａ为附加损耗系数；Ｋｈ为
磁滞损耗系数；Ｋｅ为磁滞损耗系数；ｆ为频率。Ｂｍ
为磁密幅值；ａ为常系数。

电机损耗中定子绕组铜耗是主要组成部分。在

圆线绕组电机中，其定子绕组铜耗主要为直流铜耗，

如式（４）所示。
Ｐｄｃ＝ｍＩ

２Ｒ （４）
式中，Ｐｄｃ为电机绕组铜耗；Ｉ为电机相电流的有效
值；ｍ为电机相数；Ｒ为电机直流相电阻。

在扁线电机中，扁导线尺寸远大于圆导线，需

要考虑扁线绕组的趋肤效应和邻近效应，需要考虑

绕组交流铜耗［１１］，其总交流铜耗计算模型为

Ｐａｃ ＝
ｌ
σ∑

ｎ

ｉ＝１
（Ｊ×Ｊ）Δｉ （５）

式中，σ为扁铜线的电导率；ｌ为扁铜线绕组长度；
ｎ为绕组划分单元网格的数量。

通过式（４）和式（５）可以计算出扁线绕组永磁电
机总的绕组损耗如式（６）所示。

ＰＣｕ＝Ｐｄｃ＋Ｐａｃ （６）
式中，ＰＣｕ为扁线绕组的直流损耗；Ｐａｃ为扁线绕组的
交流损耗。

电机在运行过程中各部分的损耗会使电机内部

的温度升高，同时电机内部各部件之间还会有热传

导、热对流两种方式，本文忽略了各零部件之间因
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温度变化对电机的影响［１２］。在额定工况下各零部件

的损耗值如表２所示。
表２　额定工况下电机损耗值

损耗类型 损耗值／Ｗ

定子铁心损耗 ６４９３

定子绕组损耗 ２２７７

转子铁心损耗 ３２

永磁体损耗 ５３

３　磁热耦合温度场仿真分析

３１　温度场分析基本假设

为了简化分析对电机的温升进行建模和计算应

遵循以下假设［１３１４］同时设定边界条件如下：

（１）电机在圆周方向上（即垂直于轴向）的温度
分布是对称的，即热源和冷却条件在该方向上没有

差异。

（２）铜的导热系数不是无限的，即绕组在轴向
方向上有温度梯度。

（３）电机内部空气温度各点相同，一个节点即
可计算。

（４）电机温升试验时的环境温度和冷却液入口
温度为 ４５℃，冷却液选择 ５０％乙二醇（ＥＧＷ５０／
５０），冷却液流速为４Ｌ／ｍｉｎ。

（５）电机内各零件的端面散热系数根据已有研
究进行参考处理。

３２　单－双向耦合分析温度场对比

电机运行过程中，会伴随着各种损耗，引起电

机的温度增加，研究电机在瞬态条件下的温度场变

化可以确定冷却系统对温度场分布的影响，额定工

况下电机关键零部件的瞬态温度场变化如图３所示。
当电机各部件温度接趋于稳定时，定子最高温度为

９６℃，永磁体最高温度为７３５℃，绕组平均温度
为８９℃。电机的各部件随着时间的延长，温度逐渐
增加。

对于单向耦合分析第一步是计算电磁场，将计

算结果作为热源分析温度场，单向耦合计算对比传

统的温升计算，能够降低因热源缺少而引起的温度

场计算不准确现象。如图４所示，利用 ＡＮＳＹＳ的
磁 －热模型对扁线绕组永磁电机进行单向磁热耦合
分析的温度场分布图，其中定子绕组平均温度为

１４７２℃，永磁体平均温度为１３２０℃。在此基础
上进行磁热耦合双向计算，将磁热两部分计算结果

图３　电机瞬态温度场变化

之间的互相影响再次进行迭代计算，通过不断地迭

代计算直到计算的温度结果小于本文设定的误差

１％。如图５所示为双向磁热耦合计算结果，其中
定子绕组平均温度为１５２４℃，永磁体平均温度为
１３５４℃。

图４　单向耦合温度场结果

图５　双向耦合温度场结果

热网络模型是用网络结构图的方式来表示电机

的损耗及等效热阻，网络拓扑关系由电机各部件间

的传热路径决定，电机元件的主要节点的温度通过

电路理论求解。通过 Ｍｏｔｏｒ－ｃａｄ建立电机的稳态温
度场分析模型，如图６所示，电机的热网络模型及
各节点的温度分布，其中定子绕组平均温度为

１５１５℃，永磁体平均温度１４１２℃。

４　温度场影响因素分析

对电机温度场影响因素进行分析时需全面考虑

不同电机运行模式对温度场的影响［１５］，选取两种不
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图６　电机热网络模型与稳态温度分布

同运行工况，如表３所示。将两种不同转速的运行
工况定义为工况１和工况２。

表３　电机不同运行工况

工况
电机转速

／（ｒ／ｍｉｎ）

环境温

度／℃

初始

温度／℃

冷却液流量

／（Ｌ／ｍｉｎ）

１ ６０００ ４５ ４５ ４

２ ４０００ ４５ ４５ ４

４１　冷却液流量对温度场的影响

本文在研究冷却液流量轴向机壳冷却系统中，

电机的冷却水道为轴向 Ｚ字型水道，采用冷却液介
质为乙二醇水溶液（ＥＧＷ５０／５０），在不同运行工况
下分析冷却液流量对定子绕组和永磁体稳态温度场

的影响，结果如图７和图８所示，图中所示温度为
各部件的最高温度，电机的冷却需将定子绕组和永

磁体冷却至允许温度，图中冷却流量在４Ｌ／ｍｉｎ后，
在增大流量冷却效果并不明显。本文应用的是钕铁

硼永磁体，其最高耐受温度为１８０℃［１６］。所以，对

定子绕组和永磁体温度的控制上，一般控制在

１５０℃。在相同条件下，定子绕组和永磁体的冷却速
率基本一致，在流量为４Ｌ／ｍｉｎ前，随着冷却水入
口流速的增大迅速下降，此阶段温度下降最为明显，

随着冷却液流量的增加，冷却速率逐渐趋于平缓。

继续增大冷却流量温升下降不明显，所需要的冷却

泵的功率和体积不断增加，还会带来更多的能量损

失，因此，考虑到造价成本和损耗等因素，在实际

应用中应选择临界饱和的冷却液流量，本文冷却液

流量选择４～６Ｌ／ｍｉｎ较为合适。

图７　工况１，冷却液流量对温度场的影响

图８　工况２，冷却液流量对温度场的影响

４２　冷却液种类对温度场的影响

为了确定冷却液种类对温升的影响，保证其他

参数不变，根据上节内容选择冷却液流量为 ６Ｌ／
ｍｉｎ，入口温度为４５℃，冷却液种类分别为 ａｉｒ（ｍｏ
ｔｏｒ－ｃａｄｍｏｄｅｌ）、Ｅｎｇｉｎｅｏｉｌ、ＥＧＷ６０／４０、ＥＧＷ５０／
５０、ｗａｔｅｒ时不同工况下电机内部温度场的结果如图
８和图９所示，通过对比几种冷却液分析可知冷却
液为ａｉｒ即冷却管道通入空气时温升最为明显，其中
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冷却液为ｗａｔｅｒ和ＥＧＷ５０／５０冷却效果较好，在不同
工况下冷却液种类的影响结果一致，本文选用 ｗａｔｅｒ
冷却水作为冷却液。

图９　工况１，冷却液种类对温度场的影响

图１０　工况２，冷却液种类对温度场的影响

４３　冷却液入口温度对温度场的影响

为了确定冷却液入口温度对温升的影响，保证

其他参数不变，根据上节内容选择冷却液流量为６
Ｌ／ｍｉｎ，选用ＥＧＷ５０／５０作为冷却液，分析入口温度
在４０℃～８０℃变化时不同工况下电机部件温度变化
情况如图９和图１０所示。在一定范围内两种不同的
工况下，随着冷却流体入口温度的增加，电机部件

的温度几乎是线性增加，即入口温度越高，电机内

部温度越高。

图１１　工况１，冷却液入口温度对温度场的影响

５　温升试验

为验证磁热耦合分析电机温升计算的合理性，

建立了温升试验平台，对额定转速６０００ｒ／ｍｉｎ的扁

线绕组永磁电机进行温升试验。在定子绕组内部预

埋热敏电阻测量定子绕组温升。温升试验平台如图

１３所示。表４为试验值与仿真值的对比，从结果可
以得出双向磁耦合仿真更接近试验结果，由此证明

理论方法的准确性。

图１２　工况２，冷却液入口温度对温度场的影响

图１３　温升试验平台
表４　温升对比结果

部件
试验值

／℃

热网络

值／℃

单向磁热

值／℃

双向磁热

耦合值／℃

定子绕组 １５４１ １５１５ １４７２ １５２４

６　结　论

本文通过对电磁场和温度场进行双向磁热耦合

分析，然后通过建立温度场计算模型，并在额定工

况下对扁线电机关键部件的平均温度进行计算。通

过对电机关键部件的瞬态分析，进行温升计算。在

额定工况下分别对绕组和永磁体的损耗和热特性的

详细影响进行了单向、双向的磁热耦合温升计算，

综合考虑温度变化对材料相关电磁参数的影响，与

单向耦合相比双向耦合的计算结果更加接近试验结

果。同时采用双向磁热耦合方法分析了在不同工况

下冷却液流量、冷却液种类和冷却液入口温度对电

机温升的影响，当冷却液流量在 ０－４Ｌ／ｍｉｎ变化
时，温度变化最为明显，当流量大于 ４Ｌ／ｍｉｎ后，
电机温升变化缓慢趋于稳定。随着冷却液入口温度
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的不断增加，在一定范围内温度的变化随正比增加。

分析了冷却液种类的改变得出冷却水的冷却效果最

佳，其他几种冷却液效果次之，所以应合理的选择

冷却液流量、冷却液种类和冷却液入口温度。
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　　由上述比较可知，出现的故障点与理论值相符，
可以证明方法正确。

３　结　论
当轴承发生故障时，定子电流会产生许多谐波

频率分量。由于谐波的干扰，仅仅通过 ＦＦＴ对定子
电流直接进行频谱变换无法直观地发现故障特征频

率。为了解决上述问题，本文提出了基于 Ｈｉｌｂｅｒｔ变
换解调和包络频谱分析的故障特征诊断方法。该方

法能够滤除其他谐波的干扰，直观地发现故障特征

频率。试验数据分析的结果表明该方法所得实际故

障电机故障特征频率与理论值大致相同，验证了本

文方法的可行性。
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摘　要：以电驱动系统减速器装配桥壳为研究对象，采用ＣＡＴＩＡ软件建立三维数字化模型，利用ＡＢＡＱＵＳ软件进行
有限元分析，实现减速器装配桥壳的强度分析以及工况计算，通过铝镁合金材料和球墨铸铁材料的强度分析比较，

在假设条件下，均能够满足强度要求，而且材料ＡｌＭｇ５比材料ＱＴ４００１８重量减轻达到６０％，为电驱动系统减速器
装配桥壳进行轻量化研究提供重要的分析支持。
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０　引　言
轻量化技术是多方面的综合应用，是把物体的

重量、物理特性和成本降到最小。原材料毛坯零件

的重量和体积通常比较重，产品在满足工况要求的

前提下，应尽可能实现轻量化［１］。因此，轻量化设

计不仅可以提高物理机械性能，还可以降低企业的

生产成本和资源消耗［２］。目前，电驱动系统是新能

源车、军用新一代装甲车、水下推进系统的核心动

力部件，电驱动系统一般由驱动电机、驱动控制器、

位置传感器、减速器等部件组成，其中减速器装配

桥壳是非常重要的关键部件，其性能直接影响着汽

车行驶的稳定性和安全可靠性。然而，随着中国“双

碳”政策的推行，我国新能源汽车产量急剧上升，为
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了尽可能的节约能源，增加新能源汽车行驶里程，

就需要减轻新能源汽车整体重量［３－４］。因此，新能

源汽车重要零部件的轻量化设计成了整车开发过程

中重要的环节［５］。

本文以电驱动主减速器装配桥壳为研究对象，

基于 ＣＡＴＩＡ软件建立三维数字化模型，利用
ＡＢＡＱＵＳ软件进行有限元分析，完成主减速器装配
桥壳的强度分析以及工况计算，通过铝镁合金材料

和球墨铸铁材料的强度分析比较，对电驱动系统减

速器装配桥壳进行轻量化研究［６－７］，并优化设计减

速器装配桥壳。

１　电驱动系统减速器三维模型设计

根据零部件实际尺寸，在 ＣＡＴＩＡ软件中，通过
绘图、旋转、开槽、孔成型等功能模块，建立电驱

动系统减速器壳体、齿轮及齿轮轴等三维图形，电

驱动系统减速器壳体三维模型如图１所示，再通过
装配模块，将各零部件进行装配，得到电驱动系统

减速器总成装配模型，如图２所示。

图１　电驱动系统减速器壳体模型图

图２　电驱动系统减速器总成装配模型

２　电驱动系统减速器有限元模型建立

２１　数学模型

以ＡＢＡＱＵＳ有限元求解器为思路，通过最优化
求解、结构离散化求解等主干算法，将电驱动系统

减速器装配桥壳进行ＣＡＥ分析问题的简化处理，正
确设置力与位移的边界条件，建立电驱动系统减速

器装配桥壳的轻量化设计数学模型，如：
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＋
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ｙ
＋
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


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
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（１）

式中，σ为零部件材料各方向上承受的正应力大小；
ｂ为零部件材料各方向上的剪应力大小。

电驱动系统减速器装配桥壳零部件材料各点应

力后，其内部各点的应力、应变、位移的几何模

型如：

εｘ＝
ｕ
ｘ
，εｙ＝

ｖ
ｙ
，εｚ＝

ｗ
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ｘ
＋
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










ｚ

（２）

式中，ε为电驱动系统减速器装配桥壳零部件载荷
过程产生的应力；γ为电驱动系统减速器装配桥壳
零部件载荷过程产生的应变。

２２　应用模型

以电驱动系统减速器装配桥壳承受载荷过程中

应变、应力为出发点，针对电驱动系统减速器装配

桥壳进行 ＣＡＥ／ＣＡＭ轻量化设计分析，可得应用模
型如：

εｘ＝
１
Ｅ［σｘ－μ（σｙ＋σｚ）］

εｙ＝
１
Ｅ［σｙ－μ（σｘ＋σｚ）］

εｚ＝
１
Ｅ［σｚ－μ（σｘ＋σｙ











 ）］

γｘｙ＝
２（１＋μ）
Ｅ τｘｙ，

γｙｚ＝
２（１＋μ）
Ｅ τｙｚ，

γｚｘ＝
２（１＋μ）
Ｅ τ













ｚｘ

（３）
式中，Ｅ为电驱动系统减速器装配桥壳材料的弹性
模量；μ为电驱动系统减速器装配桥壳材料的泊松
比；τ为电驱动系统减速器装配桥壳材料各方向上
承受的剪切应力。

２３　有限元模型

为了实现模拟仿真分析与实际分析的一致性，

尽量减少忽略的因素，保持电驱动系统减速器装配

桥壳的原始结构特征［８］，再将全息的三维模型导入

到ＡＢＡＱＵＳ有限元仿真软件中，并对模型进行网格
划分并添加了材料属性，共划分网格 １６７７８２个节
点，６５２７６６个单元。电驱动系统减速器装配桥壳采
用四面体模块，其它实体类模型也都采用四面体单

元，同时计算和加载力矩，有限元模型如图３、图４
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所示。

图３　电驱动系统减速器壳体有限元模型

图４　电驱动系统减速器装配桥壳有限元模型

本文研究的电驱动系统减速器装配桥壳主要用

到了球墨铸铁和铝镁合金两种金属材料［９］，具体属

性参数如表１所示。
表１　电驱动系统减速器装配桥壳材料属性参数

材料
弹性

模量

泊松

比
密度

屈服

极限

强度

极限

ＱＴ４００－

１８

Ｅ＝

２００ＧＰａ
０２８ ７８５０ｋｇ／ｍ３ ２５０ＭＰａ ４００ＭＰａ

ＡｌＭｇ５
Ｅ＝

４５ＧＰａ
０３ ２６００ｋｇ／ｍ３ ２００ＭＰａ ３５０ＭＰａ

３　电驱动系统减速器装配桥壳有限元
分析

３１　边界条件

（１）道路行驶影响
新能源汽车在道路上正常行驶时，由于道路环

境和驾驶员安全驾驶习惯的不同，车辆经常受到道

路载荷和转弯制动系统产生的惯性力的影响，这种

影响大于最大扭矩。与电驱动系统减速器装配桥壳

的损伤相比，它对电驱动系统减速器装配桥壳的抗

压强度和抗拉强度影响不大，可以忽略不计。

（２）最大扭矩的影响
根据电驱动系统减速器装配桥壳的基本功能和

它工作时形成的工作特性，车辆在前进挡和倒挡时，

承受最大扭矩。在工况计算中，考虑了前进挡和倒

挡的加载扭矩。

（３）电驱动减速器装配桥壳材料的影响
由于使用铝镁合金材料的弹性模量、密度、泊

松比都与球墨铸铁材料不同，计算出的最大应力和

最大变形量相差很大，因此计算时考虑到材料的

影响。

３２　载荷及工况

按照两种挡位（前进挡、倒挡）工况分别进行计

算，约束加载到驱动桥两端，在驱动桥两端进行施

加约束力，在电驱动系统减速器装配桥壳加载力矩，

模型如图５所示。

图５　电驱动系统减速器装配桥壳加载力矩示意图

３３　计算工况分析

（１）前进挡驱动
采用球墨铸铁材料时，在前进挡力矩１８００Ｎｍ

作用下，有限元分析结果如图６所示。

图６　电驱动系统减速器装配桥壳加载力矩示意图

采用铝镁合金材料时，在前进挡力矩１８００Ｎｍ
作用下，有限元分析结果如图７所示。

图７　前进挡铝镁合金材料有限元分析示意图

（２）倒挡驱动
采用球墨铸铁材料时，在倒挡力矩１５００Ｎｍ作

用下，有限元分析结果如图８所示。

图８　倒挡球墨铸铁材料有限元分析示意图
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采用铝镁合金材料时，在倒挡力矩１５００Ｎｍ作
用下，有限元分析结果如图９所示。

图９　倒挡铝镁合金材料有限元分析示意图

从图６可知，当采用前进一挡时，球墨铸铁材
料最大变形为０１２ｍｍ，最大应力为１７７Ｍｐａ，此时
得出的强度分析结果小于材料屈服强度。从图７可
知，当采用前进一挡时，铝镁合金材料最大变形为

０２７ｍｍ，最大应力为１７７１Ｍｐａ，此时得出的强度
分析结果小于材料屈服强度。从图８可知，当采用
倒挡时，球墨铸铁材料最大变形为００９９ｍｍ，最大
应力为１４８Ｍｐａ，此时得出的强度分析结果小于材料
屈服强度。从图９可知，当采用倒挡时，铝镁合金
材料最大变形为０２２ｍｍ，最大应力为１４７６Ｍｐａ，
此时得出的强度分析结果小于材料屈服强度。仿真

计算结果数据，如表２所示。
表２　仿真计算结果汇总表

计算工况
最大应力

／Ｍｐａ

最大变

形／ｍｍ

安全

系数

评价

标准

一挡驱动、

球墨铸铁
１７７ ０１２ １５ ≥１

一挡驱动、

铝镁合金
１７７１ ０２７ １６ ≥１

倒挡驱动、

球墨铸铁
１４８ ００９９ １０ ≥１

倒挡驱动、

铝镁合金
１４７６ ０２２ １０ ≥１

　　综上所述，通过工况计算结果可以看出，无论
是球墨铸铁材料还是铝镁合金材料，在使用前进挡

或倒挡时，极限工况的最大应力都远远没有超过材

料的屈服极限与强度极限。由于考虑倒挡不是常见

工况，两种材料使用时，最大极限应力都不超过材

料强度极限［１０］。因此，在物理实验适用的情况下，

电驱动系统减速器装配桥壳优化设计使用铝镁合金

材料，其材料重量对比数据见表３所示，给定电驱
动系统减速器装配桥壳材料质量分别为２５ｋｇ、１０ｋｇ
的情况下，两种材料的最大极限应力都不超过材料

强度极限，均能满足设计要求。因此，在采用铝镁

合金材料下的电驱动系统减速器装配桥壳比球墨铸

铁材料轻１５ｋｇ，所以给定条件下能够有效的减轻了
电驱动系统减速器装配桥壳重量。

表３　不同材料重量对比数据表

序号
电驱动系统减速器

装备桥壳材料
给定重量 仿真结果

１ ＱＴ４００－１８ ２５ｋｇ 满足强度要求

２ ＡｌＭｇ５ １０ｋｇ 满足强度要求

４　结　语

本文基于ＡＢＡＱＵＳ有限元分析软件，开展了新
能源汽车电驱动系统减速器装配桥壳轻量化优化设

计方法研究：

（１）以电驱动系统减速器装配桥壳结构组成为
基础，基于ＣＡＴＩＡ建立了三维数字化模型，从有限
元结构力学分析角度建立数学模型、应用模型，并

考虑电驱动系统减速器装配桥壳各零部件的协同配

合关系，建立总成装配三维模型。

（２）对电驱动系统减速器模型装配桥壳进行了
有限元分析，完成了零部件的强度分析及工况计算，

并得出前进挡和倒挡工况下最大变形和最大应力。

（３）对电驱动系统减速器装配桥壳进行轻量化
设计，通过铝镁合金材料和球墨铸铁材料的强度分

析比较，在给定球墨铸铁材料２５ｋｇ、铝镁合金材料
１０ｋｇ重量的条件下，前进和倒车工况下的最大应力
值均小于材料屈服强度，因此材料 ＡｌＭｇ５比材料
ＱＴ４００－１８重量减轻１５ｋｇ的情况下，即重量减轻
６０％的条件下，仿真结果表明均能满足强度要求。
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反向弧转子齿转矩脉动抑制
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摘　要：磁通切换电机由于其独特的双凸极结构，导致其具有比其它永磁电机更大的转矩脉动。本文根据气隙磁场
调制原理，通过调整转子齿型来调整转子调制函数，削弱高频谐波分量，进而降低转矩脉动。提出了一种反向弧转

子齿来抑制电磁转矩脉动和齿槽转矩，进而降低输出转矩脉动。对一种双凸极结构的强聚磁磁通切换电机进行反向

弧转子齿设计，以调节转子调制函数。经过有限元仿真分析，反向弧转子结构可以有效地去除气隙中的高次谐波，

降低电磁转矩脉动和齿槽转矩，使电机易于起动，降低了电机运行时的转矩脉动。

关键词：反向弧转子齿；磁场调制；齿槽转矩；电磁转矩脉动；磁通切换
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０　引　言
近些年来，由于其所具备的功率密度高、效率

高、优异的控制性能和动态响应等突出优点，永磁

（ＰＭ）无刷电机被广泛应用于无人机、电动汽车、机
器人等领域。其中，传统磁通切换电机 （ＦｌｕｘＳｗｉｔｃ
ｈｉｎｇＰｅｒｍａｎｅｎｔＭａｃｈｉｎｅ，ＦＳＰＭ）因其具有高转矩／功
率密度、转子鲁棒性强、适合高速运行等优点被各

国广泛研究。但其也有定子槽面积较小、永磁体用

量大、绕组端部较长的缺陷。

由凸外极转子和强聚磁定子组成的磁通切换电

机（ＳｔｒｏｎｇｌｙＰｏｌｙｍａｇｎｅｔｉｃＦｌｕｘＳｗｉｔｃｈｉｎｇＰｅｒｍａｎｅｎｔＭａ
ｃｈｉｎｅ，ＳＰＦＳＰＭ），其电枢绕组绕制于定子齿上，相
邻定子齿之间形成定子槽。在定子槽口安置两个切

向且相对充磁的永磁体与一个“导磁块”，导磁块由

硅钢片叠压而成，构成一种特殊的永磁体结构。保

留了传统 ＦＳＰＭ电机所具备的转子结构简单，适用
于高速运行的优点且减少了永磁体用量，提高了永

磁体的利用率。虽然强聚磁效应实现 ＳＰＦＳＰＭ的高
磁通密度和转矩密度，但由于独特的双凸极性和高
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磁通密度而导致的转矩脉动降低了控制性能并导致

运行不稳定，这比传统ＰＭ电机更高。
抑制无刷电机输出转矩脉动的方法可以分类为

基于电机本体和基于控制的两种。基于电机本体的

方法旨在产生平滑的电磁扭矩，包括进行磁极优化、

转子／定子倾斜、磁体移位和转子齿配对等措施。而
基于控制的方法则是通过改变定子电流注入的方式，

并产生额外的转矩分量，以抵消部分主要的造成转

矩脉动的谐波分量。

在抑制ＦＳＰＭ的输出转矩波动方向上，前人已
经取得了显着进展。从基于电机本体的角度来看，

由于齿槽转矩是转矩脉动的主要组成部分，因此通

过降低齿槽转矩来抑制转矩脉动是最行之有效的办

法［１］。通过缩短永磁体和定子层合桥结构来减小

ＦＳＰＭ电机的齿槽转矩［２］。利用有限元分析方法建立

了转子极弧宽度对齿槽转矩、转矩脉动和输出转矩

的影响。在此基础上，提出了均匀、阶跃偏斜和轴

向配对三种不同转子极结构的转矩脉动减小方法［３］。

文献［４］设计了一种新型的ＳＦＰＭ无刷电机，该电机
相对于磁体厚度来说槽开口显著增加，其磁体使用

量大大减少，仅为传统 ＦＳＰＭ电机的一半。然而，
该电机的反电动势和电磁转矩比传统机器大４０％，
并且齿槽转矩和转矩脉动显著降低。上述各种方法

在抑制ＦＳＰＭ电机齿槽转矩及转矩脉动方面已经有
了比较好的效果。但是都有不同程度的对输出转矩

的影响。

本文基于气隙磁场调制理论，对一种双凸极结

构的ＳＰＦＳＰＭ电机进行转子齿形设计。首先对 ＳＰ
ＦＳＰＭ电机电磁转矩的形成进行分析，阐明齿槽转
矩、电磁转矩与转矩脉动的关系。然后基于气隙磁

场调制原理，调整转子齿结构（原型、梁桥型、拱桥

型）以抑制转矩脉动。最后分别对三种结构的 ＳＰ
ＦＳＰＭ电机进行有限元仿真。仿真结果表明，在一定
情况下，反向弧转子齿随着反向弧曲率增大，齿槽

转矩和转矩脉动均降低，使得该 ＳＰＦＳＰＭ的应用场
合和领域拓宽。

１　ＳＰＦＳＰＭ电机转矩脉动的组成

１１　磁场调制原理

所谓磁场调制原理即以固定的永磁体阵列作为

励磁源，以固定位置不变的定子以及旋转的转子作

为调制器，分别将原始永磁磁动势进行静态和动态

调制［５］。经调制后会得到静止、正向旋转、反向旋

转（以转子转动方向为正方向）三种状态的各次谐

波。通以三相电流的绕组产生的初始电枢磁动势同

样受调制器调制。了解麦克斯韦应力张量法的都知

道，仅当电枢气隙磁密谐波分量和永磁体气隙磁密

谐波分量具有相同阶数、相同旋转方向和相同旋转

速度时，它们之间的相互作用才能导致稳定的非零

转矩产生。

１２　输出转矩

为了抑制 ＦＳＰＭ电机的输出转矩脉动，首先需
要对其组成进行研究。根据式（１）中的输出转矩方
程，输出转矩包括电磁转矩和齿槽转矩。

Ｔｏｕｔ＝Ｔｅ＋Ｔｃｏｇ （１）
式中，Ｔｏｕｔ为输出转矩，Ｔｅ为电磁转矩，Ｔｃｏｇ为齿槽
转矩。

１３　电磁转矩

以图１的１２ｓ／１４ｐＳＰＦＳＰＭ为例。

图１　电机模型
表１　电机参数

参数 参数值

定子槽数 １２

转子齿数 １４

永磁体牌号 Ｎ３６ＳＨ

硅钢片牌号 ３５ＷＷ４４０

每相线圈匝数 ３６４

转子外径／ｍｍ ７２４

定子内径／ｍｍ ２０

电机轴长／ｍｍ ２５

　　永磁初始磁动势和电枢初始磁动势经调制器
（定、转子）调制后得到永磁气隙磁动势和电枢气隙

磁动势［５６］，其中，永磁初始磁动势如式（１）。

Ｆｐｍ（θ）＝∑"

ｍ＝１，３，５…
ＦｍｓｉｎｍＰｐｍ( )θ

Ｆｍ ＝
２ＦＰＭ
ｍπ
ｓｉｎｍＰｐｍθｓ( )２

１－ｃｏｓｍ( )[ ]{ π
（２）

式中，Ｆｍ是ＰＭ－ＭＭＦ的傅里叶系数；ＦＰＭ是 ＰＭ－

·１５·
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ＭＭＦ的幅值；ｍ是ＰＭ－ＭＭＦ的谐波阶次；Ｐｐｍ是永
磁体极对数；θｓ为定子齿弧。

在该ＳＰ－ＦＳＰＭ中共有转子和定子两个调制器，
而当电机中有两个或两个以上的调制器，且这些调

制器彼此独立时，每个调制器的调制函数可以单独

导出，而总调制函数是则各调制函数的乘积［５］。

Ｍｒ（θ，ｔ）＝ｍｒ０＋∑"

ｖ＝１
ｍｒｖｃｏｓｖＰｒ θ－ωｒ( )[ ]ｔ

Ｍｓ（θ）＝ｍｓ０－∑"

ｖ
ｍｓｖｃｏｓ（ｖＺθ

{
）

（３）

其中，Ｍｒ（θ，ｔ）、Ｍｓ（θ）分别为转子、定子的调制
函数；ｍｒ０、ｍｓ０是调制函数波形的直流分量；ｍｒｖ、
ｍｓｖ是调制函数的傅里叶系数；ｖ是谐波阶次；Ｐｒ是
转子极数；ωｒ是电机旋转的机械角速度；θ是沿气
隙圆周的角度。

永磁初始磁动势经调制器调制得到的永磁体气

隙磁动势可由上述公式相乘得到。其表达式如式

（４）所示。
ＦＰＭ＿δ θ，( )ｔ＝Ｆｐｍ( )θＭｒ θ，( )ｔＭｓ（θ）＝

ｍｒ０∑"

ｍ＝１，３，５…
ＦｓｍｓｉｎｍＰｓ( )θ－

∑"

ｍ＝１，３，５…∑
"

ｖ＝１

Ｆｓｍｍｒｖ
２ ｓｉｎ ｍＰｐｍ ＋ｖＰ( )

ｒθ－ｖＰｒωｒ[ ]ｔ－

∑"

ｍ＝１，３，５…∑
"

ｖ＝１

Ｆｓｍｍｒｖ
２ ｓｉｎ ｍＰｐｍ －ｖＰ( )

ｒθ＋ｖＰｒωｒ[ ]ｔ

（４）
式中，Ｆｓｍ为经定子调制后的谐波系数。

根据（３）式可得，该 ＳＰＦＳＰＭ的永磁体在气隙
中产生的谐波磁动势主要由 ｍＰｐｍ次谐 波 和
ｍＰｐｍ±ｖＰｒ次谐波组成。
电枢气隙磁动势的计算方法与永磁体气隙磁动

势类似。其中给三相电枢绕组施加三相电流 ｉＡ、ｉＢ、
ｉＣ得三相电枢初始磁动势（ＡＲＭＭＦ）。

Ｆｗ θ，( )ｔ＝ＦＡｗ θ，( )ｔ＋ＦＢｗ θ，( )ｔ＋ＦＣｗ θ，( )ｔ＝

３
２∑

"

ｍ＝３ｉ－２
ＦｗｍＩｍｓｉｎｍＰｗθ－ωｅｔ－ωｅｔ( )

０ ＋

３
２∑

"

ｍ＝３ｉ－１
ＦｗｍＩｍｓｉｎｍＰｗθ＋ωｅｔ＋ωｅｔ( )













０

（５）
式中，Ｆｗｍ是ＡＲ－ＭＭＦ的傅里叶系数；Ｉｍ是相电流
幅值；ωｅｔ０是电流初相位；ｍ是三相 ＡＲ－ＭＭＦ谐
波阶次；Ｐｗ是绕组极对数；ｉ＝１，２，３…

将三相电枢的初始磁动势与调制函数相乘得三

相电枢气隙磁动势。

Ｆｗ＿δ（θ，ｔ）＝Ｆｗ（θ，ｔ）Ｍｓ（θ）Ｍｒ（θ，ｔ）＝

３
２

∑"

ｍ＝３ｉ－２
ｍｒ０ＭｆｍＩｍｓｉｎｍＰｗθ－ωｅｔ－ωｅｔ( )

０

＋１２∑
"

ｍ＝３ｉ－２∑
"

ｖ＝１
ｍｒｖＭｆｍＩｍｓｉｎ（ｍＰｗ＋ｖＰｒ）θ－（ｖＰｒωｒ＋ωｅ）ｔ－ωｅｔ[ ]

０

＋１２∑
"

ｍ＝３ｉ－２∑
"

ｖ＝１
ｍｒｖＭｆｍＩｍｓｉｎ（ｍＰｗ－ｖＰｒ）θ＋（ｖＰｒωｒ－ωｅ）ｔ－ωｅｔ[ ]

























０

＋

３
２

∑"

ｍ＝３ｉ－１
ｍｒ０ＭｆｍＩｍｓｉｎｍＰｗθ＋ωｅｔ＋ωｅｔ( )

０

＋１２∑
"

ｍ＝３ｉ－１∑
"

ｖ＝１
ｍｒｖＭｆｍＩｍｓｉｎ（ｍＰｗ＋ｖＰｒ）θ＋（ｖＰｒωｒ－ωｅ）ｔ＋ωｅｔ[ ]

０

＋１２∑
"

ｍ＝３ｉ－１∑
"

ｖ＝１
ｍｒｖＭｆｍＩｍｓｉｎ（ｍＰｗ－ｖＰｒ）θ－（ｖＰｒωｒ＋ωｅ）ｔ＋ωｅｔ[ ]

























０

（６）

　　由式（５）可得该ＳＰ－ＦＳＰＭ的电枢在气隙中产生
的谐波磁动势主要由ｍＰｗ和 ｍＰｗ±ｖＰｒ 组成。

根据Ｂ＝μ０Ｆ／δ可得。

Ｂｐｍ＿δ＝
μ０
δ
Ｆｐｍ＿δ （７）

Ｂｗ＿δ＝
μ０
δ
Ｆｗ＿δ （８）

式中，μ０为真空磁导率；δ为气隙长度；Ｂｐｍ＿δ、
Ｂｗ＿δ为永磁体气隙磁密和电枢气隙磁密。

取上述计算出的转速、旋转方向以及阶数相同

的永磁体磁密谐波分量和电枢磁密谐波分量，其分

别相互作用，即可产生幅值不同的各次电磁转矩。

将其全部叠加，即可产生稳定的非零电磁转矩。而

ＦＳＰＭ 电机转矩主要由 Ｐｐｍ、３Ｐｐｍ、 Ｐｐｍ±Ｐｒ、
３Ｐｐｍ±Ｐｒ次谐波转矩组成。根据麦克斯韦应力张
量法，各次谐波转矩的计算公式如下：

Ｔｅｊ( )ｔ＝
πＤｇ

２ｌａ
μ０

ＢｒｊＢｔｊｃｏｓφｒｊ( )ｔ－φｔｊ( )[ ]ｔ （９）

式中，ｌａ是电机轴向长度；Ｂｒｊ、Ｂｔｊ分别是径向、切
向气隙磁密第ｊ次谐波幅值；φｒｊ( )ｔ、φｔｊ( )ｔ是分别是
径向、切向气隙磁密第ｊ次谐波相位。

由上述公式计算得，ＳＰＦＳＰＭ的电磁转矩主要
由图２中所示的２次、１２次、１６次、２６次、４０次
谐波转矩组成，共贡献电磁转矩约９６５％，而产生

·２５·
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的转矩脉动只占总转矩波动的３６０７％；而其他谐波

电磁转矩总和只占总电磁转矩的 ３５％，却带来了

６３９３％的转矩脉动。

图２　电磁转矩主要谐波组成及其谐波转矩波形

１４　齿槽转矩

齿槽转矩是永磁电机共有的问题。因为铁心齿

槽导磁率的不同，导致永磁体与铁心齿槽间切向的

相互作用力不平衡，这会加剧电机的振动和噪音。

由于 ＳＰ－ＦＳＰＭ的双凸极结构，使得该 ＳＰ－ＦＳＰＭ

电机比一些常用的永磁电机具有更大的齿槽转矩。

经有限元分析得齿槽转矩波形图如下。

图３　齿槽转矩

根据气隙磁场调制原理分析，经过 ＳＰ－ＦＳＰＭ

转子的调制，永磁体产生的磁场会在气隙处存在大

量不同阶次的谐波，由此可以得出，ＳＰ－ＦＳＰＭ的齿

槽转矩也是由各次谐波的齿槽转矩组合而成。根据

麦克斯韦应力张量法，齿槽转矩各次谐波如下。

图４　齿槽转矩谐波组成

１５　输出转矩脉动组成

经有限元分析，得齿槽转矩、输出转矩、电磁

转矩对比图如下。

图５　齿槽转矩、输出转矩、电磁转矩对比

由式（１）可知，输出转矩由电磁转矩和齿槽转
矩所构成。而输出转矩脉动也就由电磁转矩脉动和

齿槽转矩所构成从。根据有限元仿真数据可知，输

出转矩的峰峰值为０７４７Ｎｍ，电磁转矩的峰峰值为
０４７１Ｎｍ齿槽转矩峰峰值为０３９７Ｎｍ。

２　转子齿优化设计

２１　转子齿调制函数修改机理

根据文献［５］，ＦＳＰＭ电机气隙中的永磁体产生
的磁场是由不同阶次的空间谐波组成。而每一个空

间谐波又是由许多时间分量所构成。其中，低频分

量可以与具有相同阶数、旋转方向以及旋转速度的

电枢气隙磁密谐波分量相互作用而生成稳定的非零

转矩，而高频分量则是转矩脉动的主要来源。

根据 １３所分析，若能保持 ２次、１２次、１６
次、２６次、４０次这些主要的谐波电磁转矩不变且将
其他谐波进行削弱。就可以起到在保持总的输出转

矩不怎么变化的前提下降低转矩脉动。

根据式（３）ＳＰＦＳＰＭ电机气隙永磁磁场的调制过
程，转子调制效应对原始谐波的影响主要体现在改

变谐波的幅值上。所有的调制谐波都是由转子调制

效应所引起的。因此，我们可以通过调整转子铁心

的调制函数Ｍｒ（θ，ｔ）来改变气隙永磁磁场中的谐波

·３５·
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成分。

２２　转子齿优化设计

为了减小输出转矩的脉动，在尽量不改变转矩

组成的主要谐波分量的前提下，抑制高频调制谐波。

由式（３）可得，定子调制函数Ｍｓ（θ）为静态调制，转
子调制函数 Ｍｒ（θ，ｔ）为动态调制。由式（４）可得，
经定子静态调制而形成的气隙永磁场Ｆｐｍ( )θＭｓ（θ），
可通过改变转子调制函数 Ｍｒ（θ，ｔ）来起到改变永磁
气隙谐波磁场的作用。

因为转子的调制函数为余弦函数，为了降低或

直接去掉原始转子调制函数中的高次成分，需要将

原始的矩形波形状的调制函数的波形往余弦波形状

调整。这样的转变可以通过更改转子齿形状来实现，

因为转子齿形状与调制函数是一一对应的关系。因

此，可通过对转子齿进行反向弧设计来调整转子调

制函数，降低高次谐波分量。

由外转子 ＳＰＦＳＰＭ转子齿结构图６可知，该转
子齿为内凹型，则其调制函数波形也为中间凹陷的

形状。

图６　原模型转子齿及调制函数

因此，本文提出反相弧转子齿的设计依据并设

计出梁桥型、拱桥型的转子齿。

（１）计算组成转矩的各次谐波。
（２）将对转矩脉动影响较大但又不会对输出转

矩造成较大影响的谐波（高次谐波分量）削弱，并根

据处理后的部分谐波的剩余主要阶次计算调制函数

（３）根据计算出的调制函数波形设计转子齿
形状。

在根据以上设计思路的前提下，也考虑到转子

齿的加工复杂程度，则将转子齿表面设计为光滑直

线或光滑曲线。两种转子齿结构及其调制函数波形

如图７和图８所示。

图７　梁桥型调制函数及转子齿

图８　拱桥型调制函数及转子齿

３　电磁性能分析

使用Ｍａｘｗｅｌｌ电磁仿真软件分别对永磁磁动势
单独作用时的径向气隙磁密、电枢磁动势单独作用

时的径向气隙磁密、共同作用时的径向气隙磁密以

及齿槽转矩、电磁转矩进行仿真分析，以验证方法

的可行性。

图９　永磁体气隙磁密及其谐波分析

３１　电枢、永磁单独作用磁密分析

图９、图１０是对一整个气隙圆周进行的永磁体

单独作用和电枢绕组单独作用时的径向气隙磁密分

布仿真。通过对三种转子齿型的 ＳＰ－ＦＳＰＭ有限元
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分析结果可知，三者的径向气隙磁密波形相似，但

拱桥型和梁桥型转子齿对应的电机径向气隙磁密的

峰值有所降低，且主要阶次谐波降低程度较小，其

他高频谐波分量削弱程度明显。表明通过修改转子

齿型来修改转子调制函数，进而改变式（４）、式（６）
中的永磁磁动势和电枢磁动势高频谐波含量的方法

是行之有效的。

图１０　电枢气隙磁密及其谐波分析

３２　电枢、永磁共同作用磁密分析

图１１是由永磁调制后磁动势和电枢调制后磁动

势共用而构成的三种弧度的转子齿径向气隙磁密波

形，三者波形相似，但随转子齿弧度增大径向气隙

磁密峰值逐步降低，说明随反向弧转子齿弧度增大

硅钢片磁场的饱和状况下降。

图１１（ａ）和图１１（ｂ）分别为对径向气隙磁密进
行谐波分析后得到的０－５０Ｈｚ和５０－１００Ｈｚ谐波气
隙磁密图。从图中可以看出ＳＰ－ＦＳＰＭ的主要谐波２
次、１２次、２６次的幅值随着反向弧曲率的增加，基

本都会降低，但降低比率较小。而主要谐波之外的

３０次、４４次、５４次、６８次、７２次、９６次随反向弧
曲率的增加，谐波幅值下降明显。这说明反向弧转

子齿对高次谐波分量的抑制作用明显。这个结果与

上述的通过修改转子调制函数来抑制高次谐波分量

的方法一致。

图１１　共同作用气隙磁密及其谐波分析

３３　齿槽转矩分析

将电机绕组激励设为 ０，对三种类型的电机进
行齿槽转矩的仿真。由齿槽转矩仿真结果图可知，

由原模型到梁桥型齿槽转矩降低７４７％，且由原模
型到拱桥型齿槽转矩降低值高达８１６。

从齿槽转矩谐波分布图也可以看出，齿槽转矩

的主要组成谐波转矩的一次谐波分别降低 ５１％和
８６％，二次谐波分别降低４７％和８３％，四次谐波分
别降低８１％和９１％。

从这些数据中可以看出，反向弧转子设计对于

抑制齿槽转矩、降低电机启动时的启动力矩和降低
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电机正常运行时的转矩脉动有较为明显的效果。

图１２　齿槽转矩对比

图１３　齿槽转矩谐波对比

图１４　电磁转矩对比

３４　电磁转矩脉动分析

由图中可以看出，随着反向弧曲率增加，原模

型到梁桥型再到拱桥型转子齿，电磁转矩脉动分别

为 ８１８％、５０１％、３３１％，转距脉动逐步降低。
与上述转子齿修改方法的推导结果一致。证明了反

向弧转子齿的对于减小 ＳＰ＿ＦＳＰＭ转距脉动的有
效性。

３５　输出转矩脉动分析

因为输出转矩等于电磁转矩加齿槽转矩，经过

反向弧转子设计，齿槽转矩和电磁转矩脉动都有大

幅降低，所以输出转矩脉动也有较为明显的削弱。

这个分析结果在图１５中得到了印证。梁桥型、拱桥
型ＳＰ－ＦＳＰＭ输出转矩分别降低了２０５％和４１９％，
输出转矩脉动分别降低了４６２％和６７４５％。在尽
可能少的减小输出转矩的前提下，输出转矩脉动得

到了明显抑制，证明反向弧转子齿设计对于降低 ＳＰ
－ＦＳＰＭ电机的转矩脉动效果明显。

图１５　输出转矩对比

４　结　语

本文基于气隙磁场调制理论，对一种双凸极结

构的ＳＰ－ＦＳＰＭ电机进行转子齿形设计。通过对转
子调制函数的设计降低了电磁转矩中的高次谐波分

量和齿槽转矩。通过对原模型、梁桥型、拱桥型转

子齿结构的ＳＰＦＳＰＭ进行有限元仿真，验证了方法
的正确性。证明反向弧转子齿对于输出转矩脉动的

抑制有较为明显的效果。它在尽量少的减小输出转

矩平均值的前提下，将转矩脉动大幅降低。使得该

电机在启动和平稳运行情况下均具有良好的转矩特

性，拓宽了ＳＰＦＳＰＭ的应用场合和领域。
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基于激光雷达实测数据的风电机组功率曲线

测试应用与实例分析

李文明，谭振国，邓　睿，谭　茂
（五凌电力有限公司新能源分公司，长沙 ４１００２９）

摘　要：风电机组功率曲线作为风力发电机性能的一个关键指标，代表了风力电机组在正常运行条件下的发电能
力。由于风电机组越来越大型化，测风技术也日异发展，测风塔测风的功率曲线验证的效率也越来越跟不上测量需

求的发展。本文研究了基于激光雷达的海上风电机组功率曲线验证技术，测量的精度与实际测量中的评估与验证。

关键词：激光雷达；风电机组；功率曲线验证
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ｐａｐｅｒｓｔｕｄｉｅｄｔｈｅｎｅｗｅｓｔｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙｏｆｏｆｆｓｈｏｒｅｗｉｎｄｔｕｒｂｉｎｅｐｏｗｅｒｃｕｒｖｅｍｅａｓｕｒｅｍｅｎｔｂａｓｅｄｏｎｌｉｄａｒ，ｔｈｅ
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０　引　言
风力发电机的功率曲线是评价风力发电机性能

的一个重要特性，对于风力发电机的功率曲线的测

量方法，国内外的研究机构与都致力于能更准确地

测量风力发电机的功率曲线，ＩＥＣ（国际电工委员
会）发布的ＩＥＣ６１４００１２系列就是专门针对风力发电
机功率曲线测量的国际标准，目前已经被全球风电

行业所引用，最新的版本为２０１７年版本［１］。

功率曲线的测量中争议最大的是如何准确地测

量风，在风力机技术不断地发展，风力发电机的直

径越来越大，单台风力发电机所影响的范围也越来

越大，如何准确地定义与风力发电机发电功率所对

应的风速，已经不是一个简单的测量技术能完成

的了。

另外，测量技术也不断地发展的情况下，除了

传统的风杯风速仪，也出现了超声波测风仪，特别

是近些年出现的激光测风仪，将无介入式的测风技

术引入了风力发电的测量，引起了行业的普遍的重

视，ＩＥＣ６１４００１２１：２０１７版首次将激光测风仪（Ｌｉ
ｄａｒ）引入标准，并对测量方法进行了规范，同时在
２０２２年推出了ＩＥＣ６１４００５０２：２０２２，规范了垂直激
光测风仪的标定与测量规范。但由于激光测风技术

引入风力发电行业是近几年的事，技术发展又非常

的迅速，ＩＥＣ的标准还是相当滞后于激光测风技术
的发展，非常需要进行规范与普及相关的技术。

风力发电机功率曲线测量的工业标准一直是以

测风塔的三杯式风速仪为标准的，从多的学术研究
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机构都对风杯式风仪仪的测量精度做了大量的研究，

在ＩＥＣ标准中对保证风杯式风速仪的测量精度进行
了大量的描述，从结构设计、形状重量、安装方式

都有非常具体的规范。但风杯式风速仪是介入式测

量，在自然的风场中建立了测风塔及安装测风仪都

对自然的风场产生了影响，ＩＥＣ标准中的规范要求
只是尽可能地降低在测量中的影响，提高测量精度

与不确定性。由于技术成熟、可靠性高，目前大多

数的测量标准还是以风杯式测风仪的测量结果作为

行业标准。

激光测风仪是一种遥测的非介入性测量手段，

由于激光并不干扰自然条件下风的流动，而且激光

可以实现几百甚至几千米距离的遥测，所以激光技

术的发展对高效率精确测量风速提供了一种可行的

技术。

１　风力发电机的功率曲线测量

风力发电机组的功率曲线是风机发电功率与输

入风速间特性的曲线，可以表示为

Ｐｖ( )ｉ ＝ｆｖ( )ｉ ＝
１
２ρＡｖ

３
ｉＣｐ λ，( )β （１）

式中，ρ为空气密度，单位：ｋｇ／ｍ３；ｖｉ为第 ｉ个区
间的风速，单位：ｍ／ｓ；Ａ为叶轮扫掠面积，单位：
ｍ２；Ｃｐ λ，( )β为第 ｉ个区间功率系数，与桨叶尖速
比λ和桨叶功角β有关；

在功率曲线测量时，将风力发电机置于正常运

行状态，记录一段时间内的风速、风向、温度、湿

度及大气压，以及同时期的风力发电机的发电功率，

由于自然界的风速是变动的，因此需要对风速进行

分类处理，将风速以一定范围（一般是０５ｍ／ｓ或１
ｍ／ｓ）分成不同的区间，并将相同区间下的数据的进
行平均，以获得在一个风区间（Ｖｉ）下的风力机发电
功率特性。将所有ＶｉＰ的数据绘制在一张图上就是

风机的功率曲线［２］。

功率曲线是将风力发电机的功率特性归于相同

的风速区间下，所以在分析风力发电机的性能及对

比不同风力机的性能优劣时，功率曲线是一个非常

客观的依据。

由于功率是将发电功率相对风速的曲线，所以

风速的测量是否准确对于一条功率曲线是否真实正

确就十分重要了。现实测量中，由于传统测风塔是

固定位置的，而且在上面安装的测风仪数量是有限

的，而现代陆上风力发电机组的风轮直径已经达到

１３０ｍ以上，风轮顶端与底端的风速差已经不能被

忽略，仅以风轮轮毂高度风速已经无法准确表征整

个风轮扫掠面内的风速，所以需要以风轮面内多个

高度的风速，转换为风轮等效风速。

激光测风仪可以测量的高度较大，且可测量的

高度值罗多（一般可以达到２０－３０个高度），可以大
幅提高风电机组功率特性评估精度和准确度。图１
是一个典型的风力发电机组功率曲线。

图１　典型的功率曲线（空气密度：１２２５ｋｇ／ｍ３）

２　激光测风仪测风技术及其限制

激光测风仪是基于激光多普勒效应来实现对空

气中的气溶胶粒子的移动速度的测量，而空气中气

溶胶粒子的移动速就是我们在标准中定义的风的

速度。

相干多普勒激光测风仪的基本原理如图２所示。
激光测风仪通过光学透镜向空中发射一束一定基频

和移频频率（ｆ＋ｆｉ）的激光束，在空气中，激光束照
射到空气中的气溶胶粒子后，会产后向瑞利散射，

由于多普勒原理，反射回来的回波信号频率将发生

一定的频率变化，该频率变化（ｆＤ）与发生反射的气
溶胶粒子的移动在光束方向上的投影（ＶＬＯＳ）成正比
关系，通过对反射光与发射光的对比（相干技术），

可以有效地检测出多普勒频移，并反演出气溶胶移

动速，即风速。

图２　激光雷达工作原理

·８５·
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根据多普勒激光测风的原理，反射的带有气溶

胶运动特性的光束，所携带的多普勒频移 ｆＤ与气溶
胶的运动在光束方向上的投影成正比，但因为风速

在空间的方向是不固定的，所以一次测量的径向风

速（ＶＬＯＳ）是不能解算出风速空间的速度与方向的，
要解算出三维的风速与风向，必须进行三次在不同

方向的测量，才能解算出空间三维风速与风向。如

图３所示。

图３　空间三维风速风向图

激光测风仪以天顶角γ出射光，ＶＲＥ、ＶＲＮ、ＶＲＺ
分别是激光测量径向速度 ＶＬＯＳ在东向、北向和顶向
上的投影，ｕ、ｖ、ｗ是风速在东向、北向和顶向上
的投影，则：

ＶＲＥ＝ｕｓｉｎγ＋ｗｃｏｓγ （２）
ＶＲＮ＝ｖｓｉｎγ＋ｗｃｏｓγ （３）

ＶＲＺ＝ｗ （４）
式中，ｕ为风速在东向上的投影；ｖ为风速北向上的
投影；ｗ为风速在顶向上的投影；ＶＲＥ为激光测量径
向速度ＶＬＯＳ在东向的投影；ＶＲＮ为激光测量径向速度
ＶＬＯＳ在北向的投影；ＶＲＺ为激光测量径向速度 ＶＬＯＳ在
顶向上的投影。

将式（４）代入式（３）和式（２）得：
ｕ＝(ＶＲＥ－ＶＲＺｃｏｓγ）／ｓｉｎγ （５）
ｖ＝（ＶＲＮ－ＶＲＺｃｏｓγ）／ｓｉｎγ （６）

ｗ＝ＶＲＺ （７）
由于在风力发电应用中的成本上的考虑，不可

能用三台激光测风仪同时对空间中的一个点进行测

量，，因此，在风电应用中，目前采用的技术是用一

台激光测风仪以旋转的方式，向空中发射四束激光

束，称作ＤＢＳ扫描，并通过这不同方向的任三次测
量反演出三维风速。

在这个ＤＢＳ扫描的反演算法中，我们有一个假
设，就是空间中三次测量的风是一样的（风速与风

向），否则反演计算出的风速就没有意义，但自然界

的风在空中的分布因为地形、风机的扰动，总会有

一些不同，这也是目前激光测风仪在风测量上还存

在一定的不确定性的原因。

ＩＥＣ６１４００－１２－１：２０１７中对激光雷达在风力
发电机功率曲线测量中的应用进行了规定：

（１）首先，是激光测风仪布置的位置，与传统
测风塔的塔中心应设置在２－４Ｄ不同，激光测风仪
的近处安置点应使激光束在风轮中心高处处于２Ｄ的
位置，也就是说激光测风仪应在 ２Ｄ稍远一点的地
方，如图４所示［２］。

图４　ＩＥＣ标准激光测风仪布置要求

（２）其次是应用的地形，由于目前对于激光雷
达在复杂地形的湍流情况下的不确定性还不是很了

解，所以在ＩＥＣ标准中目前还是将激光测风仪限于
平坦地形应用。

（３）应对使用的激光测风仪进行标定或使用进
行过分级认证的激光测风仪。

（４）对于较为复杂的地形在使用前应根据标准
进行地形校正。

３　应用案例分析

为了实践激光测风仪风力发电机组的功率曲线

测量，我们使用某国产激光测风仪在江苏某风电场

进行为期４个月的功率曲线的测量，观测期间风速
覆盖了风机运行风速的全部区间，数据量远大于

ＩＥＣ标准所要求的各风速区间的数据量。我们在获
得了功率曲线后还使用标准功率曲线数据对风力发

电机进行了性能改进。

３１　测风数据分析

我们对本次测量采集到激光雷达数据按 ＩＥＣ标
准进行了１０ｍｉｎ平均，同时，为保证激光雷达测风
数据的可靠性和合理性，所有数据按照国内标行业

标准ＧＢ／Ｔ１８７１０和《风电场风能资源测量和评估技
术规定》［４］的要求，对数据进行筛选，去除了激光雷

达的无效数据，如激光测风仪标志９９９的数据，这
些激光测风仪标志９９９的数据有可能是天气原因造
成的。

·９５·
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３２　测风风场及激光测风仪的布置

本次测试的风电场位于湖南省中西部，风力发

电机安装于丘陵。符合 ＩＥＣ标准进行激光测风仪应
用的地形要求，如图５所示。

图５　测试现场地形及设备布置位置

本次使用激光测风仪为国产某品牌激光测风仪，

测量高度为５０－３５０ｍ，高度分辨率１ｍ，记录高度
２２层，精度０１ｍ／ｓ。激光测风仪布置位置距离风
力发电机２４０ｍ，约２９倍风轮直径。

被测量风力发电机为一台 ２ＭＷ风力发电机，
轮毂中心高７０ｍ，风轮直径８２ｍ。

３３　数据分析

风电机组功率曲线的计算只能采用风电机组正

常运行情况下的数据，我们同样对ＳＣＡＤＡ系统的功
率数据进行了筛选［４］：

（１）将激光雷达风速数据与风电机组的功率数
据的时间戳对齐，统一采用１０分钟平均数据，根据
相同时间戳，选择激光测风仪在轮毂高度处的测风

数据为风速数据，风力发电机的ＳＣＡＤＡ功率为功率
数据，进行筛选和处理。

（２）根据风力发电机组与激光测风仪的布置位
置，和测量的风向，对于测风激光雷达位于风机后

方湍流区域及测试风机位于其它风机后方湍流区域

的扇区，进行了无效扇区的数据的剔除。

（３）对于剩余的数据，将激光测风仪数据和功
率数据按ＩＥＣ标准转化为风轮高度的等效数据：

ａ．将激光雷达风速数据按各高度的风剪切廓
线，转化为风轮等效风速Ｖｅｑ。

Ｖｅｑ ＝ ∑ｎｈ

ｉ＝１
ｖ３ｉ

Ａｉ( )Ａ
１
３

（８）

式中，Ｖｅｑ为转化为风轮等效风速；ｉ为风的测量高
度；Ａｉ为测量高度ｉ对应的风轮面积；Ａ为风轮总面
积；ｖｉ为测量高度ｉ处的风速。

ｂ．由于我们测试的风机是非失速调节的风机，
所以，风速值还需按 ＩＥＣ标准进行温、湿度修正空
气密度后进行转换，转换公式如式（９）和式（１０）

所示。

ρ１０ｍｉｎ＝
１
Ｔ１０ｍｉｎ

Ｂ１０ｍｉｎ
Ｒ０
－ΦＰｗ

１
Ｒ０
－１Ｒ( )[ ]

ｗ
（９）

Ｖｎ＝Ｖｅｑ
ρ１０ｍｉｎ
ρ( )
０

１
３

（１０）

式中，ρ１０ｍｉｎ为修正后空气密度；Ρ０为标准空气密度，

１２２５ｋｇ／ｍ３；Ｔ为温度值；Ｂ大气压；Φ为湿度；
Ｒ０为常数２８７，０５［Ｊ／ｋｇＫ］；Ｒｗ为常数 ４６１，５［Ｊ／
ｋｇＫ］；Ｐｗ为水气压力；

Ｐｗ＝０，００００２０５ｅｘｐ（０，０６３１８４６Ｔ１０ｍｉｎ）［Ｐａ］。
（４）有效数据的筛选
ａ．剔除激光风仪等效风速中风速小于切入风速

及大于切出风速的数据。

ｂ．剔除风力发电机停机及故障期间的数据。
ｃ．剔除风力发电机组限功率期间的数据。
ｄ．对于明显异常的离散数据，通过人工分析，

确认其是否存在特殊的运行状态，并以此决定是否

是异常无效数据，确定是否需要剔除。

通过以上数据处理方法，得到该风力发电机组

在可用扇区内的数据，这些数据在风速 －功率图上
绘制出来即为散点图，如图６所示。

图６　某风电场测试风力发电机组风速－功率散点图

３４　风电机组功率曲线

根据 ＩＥＣ６１４００－１２－１：２０１７的要求，利用以
上经过筛选剔除后的测量数据，以０５ｍ／ｓ为风速
区间间隔，依据式（１１）和 式（１２）对每一风速区间计
算的平均风速和功率平均值，画出风电机组实际运

行功率曲线，如图７所示。

Ｖｉ＝
１
Ｎｉ∑

Ｎｉ

ｊ＝１
Ｖｎ，ｉ，ｊ （１１）

Ｐｉ＝
１
Ｎｉ∑

Ｎｉ

ｊ＝１
Ｐｎ，ｉ，ｊ （１２）

式中，Ｖｉ为第ｉ个区间平均风速，单位：ｍ／ｓ；Ｖｎ，ｉ，ｊ
为第ｉ个区间第 ｊ个实测测量风速，单位：ｍ／ｓ；Ｐｉ
为第ｉ个风速区间下对应的平均风机功率，单位：
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ｋＷ；Ｐｎ，ｉ，ｊ为第ｉ个风速区间下对应风速第 ｊ个风机
功率，单位：ｋＷ；Ｎｉ为第 ｉ个风速区间内数据的

个数［３］。

图７　某风场风力发电机组实际运行功率曲线

将使用激光测风仪测量得出的风电机组功率曲

线与风机厂商提供的风电机组合同保证功率曲线进

行对比，可以发现实际运行的风电机组功率曲线的

缺陷，并通过调整运行参数或实施技改措施改进功

率曲线。由于激光测风仪布置简单，容易移动，更

容易实现对风电场内多台风机的监测。

４　结　语

随着激光测风雷达技术的发展，基于激光雷达

的风电场功率曲线后评估验证技术也越来越多地进

入实际运用，我们在风电场开展了激光雷达功率曲

线测量的研究。结果表明，由于激光测风仪体积小、

重量轻、布置灵活，占地面积小，在风力发电机组

功率曲线测量中采用激光雷达，除了能降低了传统

测风方式对于功率特性评价的结果不确定性问题，

还能够较大地的加快功率曲线的测量速度，并降低

测量的成本，增加测风精度以及功率特性评价准确

度，为风电场出质保以及的后评估的大规模功率曲

线分析提供了一种科学的判断方法。

但是，因为激光测风仪的发展历史较短，研究

机构对于使用激光测风仪进行风测量，以及在功率

曲线测量中使用激光测风仪还有很多需要解决的问

题。激光测风本身的技术也在不断的发展中，各生

产厂商实现实现风测量的手段也不一致，反演算法

也有些不同。在较为复杂的风况下，与传统风杯式

风速仪测量结果的差异也还没有完全掌握，所以在

用激光测风仪进行的功率曲线测量的结果与传统风

杯测风仪测量结果的对比与转换还需要进行进一步

研究。
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０　引　言
随着一些电机配套的装备和系统的更新和提高

及其使用环境的特殊性要求。特别是部分特种行业

及特种装备，都对电机噪声指标有很苛刻的要求［１］。

因此电机的噪声往往是电机技术指标中重要的一项，

这就要求对电机的噪声测量及其测量后的数据处理

必须科学合理准确。国内外电机行业一般用 Ａ计权
声功率级来表示电机噪声，测定声功率级的方法有

声压法、声强法等。本单位主要进行微电机的研发、

生产、试验，因此本文仅介绍了在自由场条件下用

声压法测定轴中心高小于２２５ｍｍ小功率电机声功率
级的测量过程及结果的数据处理。

１　噪声物理量表达

１１　噪声的描述

噪声是一系列不同频率和声强的声音无规律的

杂乱组合，是一种让人不愉快或危害健康的声音［２］。

电机噪声大小一般用声功率级或离电机一定距离处

的声压级来表示。

１２　声压级

声压指由于声波存在而引起的大气压力增值，

单位是帕斯卡。正常人耳听阀声压为 ２×１０－５帕斯
卡，痛阀声压为２０帕斯卡，两者相差１００万倍，因
此用声压的绝对值来表示声音大小不太方便，因此

声压一般以声压级［３］来表示：

ＬＰ＝２０ｌｇ
Ｐ
Ｐ( )
０

（１）

式中，ＬＰ为声压级，ｄＢ；Ｐ为被测声压；Ｐ０为基准
声压（在空气中为２×１０－５）。

空间某点声压级，随着测点与声源距离的变化，

声源辐射特性及环境条件不同而改变。因此用声压

级来表示电机噪声大小时，必须注明传声器离电机

的测试距离。

１３　声功率级

声源在单位时间内辐射的总声波能量，称为声

功率，声功率级为声功率与基准声功率之间的比

值［３］，即：

ＬＷ＝１０ＬＷ
Ｗ
Ｗ０

（２）

式中，ＬＷ 为声功率级，ｄＢ；Ｗ为声功率（Ｗ）；Ｗ０
为基准声功率（Ｗ０＝１０

－１２Ｗ）。
对某一声源而言，声功率级与测试距离及环境

无关，能直接反映声源本身辐射声能功率。但声功

率级不能直接测量。
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１４　计权声压级和计权声功率级

人耳可听见声音的声波频率范围为 ２０Ｈｚ～
２００００Ｈｚ［２］。但人耳对不同频率声音感觉的灵敏度
却不相同。考虑到人耳听觉在不同的频率有不同的

灵敏度，在一般噪声测量仪器中，配置了一些特定

的滤波电路，叫计权网络，通过计权网络测得的声

压级，称为计权声级，简称声级。噪声测量仪器中

设有Ａ、Ｂ、Ｃ三种计权网络，分别模拟人耳对４０、
７０、１００纯方音的响应方式加以滤波，即对声音的
低频音部分进行衰减，其作用是分别反映人耳对低

声压、中声压和高声压的响度感觉，依次得到 Ａ、
Ｂ、Ｃ级，称为Ａ、Ｂ、Ｃ计权声级，以ｄＢ（Ａ）、ｄＢ
（Ｂ）、ｄＢ（Ｃ）表示。近年来，Ｂ计权、Ｃ计权已很少
采用，此外，还有专用于飞机噪声测量的 Ｄ计权。

Ａ计权后的声压级和人耳对声音的反映一样，可以
表征声音的主观大小。目前国内外标准都采用 Ａ计
权来测量电机噪声。由 Ａ计权声级计算而得到的声
功率级，称为Ａ计权声功率级。

２　噪声测量仪器

２１　声级计

声级计的工作原理［４］为传声器产生与被测信号

瞬时声压成正比的信号电压，再经前置放大器、衰

减器、计权网络和末级放大器，再送到检波器转换

成与有效声压成正比的直流电压，再最终显示出噪

声声级的数值，图１为声级计原理图。

图１　声级计原理图

　　随着检波电路滤波时间常数不同，声级计有
“快”“慢”两档。对声级波动较小的稳态噪声，“快”

“慢”两档测量结果相同。对非稳态噪声，如需测量

某一时间内的最大声级，则用“快”档。电机噪声测

量一般用“慢”档，若读数有波动，则可取１０ｓ内的
平均值。

为了保证测量精度，电机噪声测试标准规定电

机噪声测试应用精密声级计［３］（１级）进行测量。精
密声级计的频率响应范围为２０Ｈｚ～２００００Ｈｚ，测量
精度为±０７ｄＢ。

２２　噪声频谱分析仪

在电机研发或试制中有时需要分析电机噪声产

生的原因，或有相关测试要求电机噪声测量值需按

频带对环境反射进行修正时，就需要测量电机噪声

的频谱并进行分析，分析电机噪声中不同频带内的

噪声声级。

图２为噪声频谱分析仪原理。传声器将测量的
噪声输出信号电压，经放大器放大后输入至带通滤

波器。滤波器只能通过某一频带内的信号电压，它

的输出信号经放大和检波后，在指示表上只反映该

频带内的声压级。将被测信号依次输入各个不同中

心频率的带通滤波器，测量相应频带内的声压级，

就可以以频率为横轴，以相应频带声压为纵轴，绘

制频谱特性曲线。

图２　 噪声频谱分析仪原理
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分析电机噪声频谱时，需要采用一组倍频程或１／３
倍频程带通滤波器。倍频程的上下截止频率为 ２，
中心频率为上下线频率的几何平均值。１／３倍频程
的上下线截止频率之比为，中心频率为２５个。

电机的总噪声声级由各频带内的噪声声级经“计

权”后按对数规律相加而合成，若某个频带有噪声声

级超过其它频带噪声声级５ｄＢ～１０ｄＢ，那么电机
的总噪声声级基本上就有这个频带决定。所以，通

过对电机噪声进行频谱分析，就可对电机噪声的声

源进行分析判断，十分有助于电机设计人员对其设

计的优化和改进。

３　测试环境

３１　自由场

在均匀各向同性的媒质中，边界影响可忽略不

计的声场称自由场。在自由场中，任何一点，只有

直达声，无反射声。全消声室是人为的自由场，是

由吸声材料和吸声结构做成的密闭空间。静谧无风

的高空或旷野可近似认为是自由场。空间五面无反

射，地面为为反射面的自由场为半自由场，地面为

反射地面的消声室为半消声室。

３２　扩散场

声能量均匀分布，并在各个传播方向做无规则

传播的声场，称扩散场，或混响场。声波在扩散场

内呈全反射状态。人为设计的混响室，就是典型的

扩散场。无论声源处于混响室内任何位置，室内各

处的声压接近相等，声能密度处处均匀。

精密的声学测量和分析要求在自由场或扩散场

进行，一些工程级噪声测量可以在半自由场进行。

常见小功率电机的噪声测量亦一般在半自由场中就

可完成。

４　被测试电机的工作状态及安装方式

４１　电机测试时的工作状态

小功率电机的噪声应在额定电压、额定转速的

空载运行状态下测量。测量时电机轴伸不得带联轴

器，轴伸键槽上需带有半键，其长度等于原键长度，

高度等于原键高度的一半，以消除附加不平衡的

影响。

４２　测试时电机的安装方式

ＧＢ／Ｔ１００６９１－２００６规定被测电机安装方式应
尽量与正常使用时相同，较小电机可采用弹性安装

方式；较大电机采用刚性安装方式。故小功率电机

噪声测量应采用弹性安装。安装电机的弹性装置及

要求可参照ＧＢ／Ｔ１００６８－２０００之规定。

５　测量方法

５１　测点配置

电机并不是均匀的向各个方向辐射噪声。在测

量时，应围绕电机的假定表面上测量几个点，并根

据测量面积和测量面上的平均声压级来计算电机噪

声的声功率级。

ＧＢ／Ｔ１００６９１－２００６规定［３］，在自由场中电机

噪声测量时测点配置应根据外形尺寸按表１决定。
表１　噪声测点配置

电机尺寸

轴中心

高／ｍｍ

测点配置

方法名称

测量半径

／（ｒ／ｍｍ）

水平面测

定高度／ｍｍ

测量点

数量

≤９０ 半球面法
ｒ＝４００

Ｒ＝３１０
２５０ ４

９０＜Ｈ

≤２２５
半球面法

ｒ＝１０００

Ｒ＝９７０
２５０ ５

　　半球面法测量方法示意图如图３所示。

图３　半球面法测量方法示意图

当相邻两测点Ａ计权声压级的差值为５ｄＢ以上
时，应在两侧点间的测量面上增加测点。

５２　测量程序

电机在额定条件下空载运行，测量各测点上的

Ａ计权声压级。对于多速电机或调速电机，应在最
大额定转速下测量噪声。然后在电机静止状态下，

在相应各测点测量背景噪声 Ａ计权声压级。测量
时可手持声级计或安装在三脚架上，除测量人员

外，不应有其他人员，如不可缺少时，其他人员则

必须在声源及测量人员背后，以免人对声波的反射

引入测量误差。测量时，传声器主轴方向应朝向噪

声源。任何测点与反射面（除地面）的距离应不小

于１ｍ。
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６　数据处理

６１　背景噪声修正

当各测点电机噪声声级测量值与对用各点背景

噪声声级之差在４ｄＢ～１０ｄＢ之间时，各测量点应
按表２修正（测量值减去修正值）；当差值大于 １０
ｄＢ时，可不做修正，测量值即为声源产生的声压
级，４ｄＢ以下时则测量无效。

表２　噪声测点配置

电机噪声级

与背景噪声

级之差／ｄＢ

４ ４５ ５ ５５ ６ ７ ８ ９ １０

修正值／ｄＢ ２２ １９ １７ １５ １３ １０ ０８ ０６ ０４

６２　测量表面平均声压级计算

待测电机噪声的平均声压级表示为

Ｌ
－

Ｐ ＝１０ｌｇ ∑
ｎ

ｉ＝０
１００１Ｌ( )Ｐｉ( )／ｎ （３）

式中，Ｌ
－

Ｐ为待测电机平均声压级；ＬＰｉ为各测点声压
级；ｎ为基准面积。

６３　测量面积计算

电机噪声测量面面积的计算方法，按测点配置

方法而定。

Ｓ＝２πｒ２ ｍ( )２ （４）
式中，ｒ为测量半径（１ｍ或０４ｍ）。

６４　声功率级计算

电机噪声的声功率级表示为

ＬＷ＝Ｌ
－

Ｐ＋１０ｌｇ
Ｓ
Ｓ( )
０

（５）

式中，ＬＷ为待测电机声功率级；Ｌ
－

Ｐ为待测电机平均

声压级；Ｓ为测量面面积；Ｓ０为基准面积。
对于半球面，测量半径为０４ｍ或１ｍ时，１０ｌｇ

Ｓ
Ｓ( )
０
（ｄＢ）分别是０ｄＢ和８ｄＢ。

７　噪声测量不确定度评定

７１　数学模型及不确定度分量分析

根据上一节平均声压级及声功率级的计算公式，

采用声级计对被试电机进行噪声测定，其不确定度

的评定有３个分量［５６］，其中重复测量引入的不确定

度为合成不确定度Ａ类分量，以Ｕ１表示。合成不确
定度的Ｂ类分量包含声级计测量允许误差引入的不
确定度、声级计分辨率引入的不确定度等，分别以

Ｕ２、Ｕ３表示。

７２　测量不确定度分量

７２１　Ａ类不确定度分量的计算
选择测量某电机噪声功率级，进行１０次独立重

复测量［７］，得到１０次测量结果。设 ｘ
－
为１０次测量

结果的平均值，根据平均值计算公式计算平均值：

ｘ－ ＝１ｎ∑
ｎ

ｉ＝１
ｘｉ （６）

根据平均值计算１０次测量结果的实验标准差：

Ｕ（ｘ－） ＝
∑
ｎ

ｉ＝１
（ｘｉ－ｘ

－
）２

ｎ－槡 １ （７）

因此，重复测量１０次所得的标准不确定度为

Ｕ１＝
Ｕ（ｘ－）
槡ｎ

（８）

７２２　Ｂ类不确定度分量的计算
声级计允许误差引入的不确定度，以均匀分布

估计，相对不确定度为１０％，则其标准不确定度及
自由度分别为

Ｕ２＝
δｙ１
槡３

（９）

νδｙ( )１ ＝
１／２
１０／( )１００２ （１０）

声级计测量分辨率引入的不确定度，以均匀分

布估计，相对不确定度为１０％，则其标准不确定度
及自由度分别为

Ｕ３＝
δｙ２
槡３

（１１）

νδｙ( )２ ＝
１／２
１０／( )１００２ （１２）

注：因本单位测量环境为半消声室，因此测量

时环境背景噪声，温湿度压力等环境因素不确定度

来源可忽略。

７２３　合成标准不确定度
合成标准不确定度的计算公式［６］为

ＵＣ＝ ∑
ｎ

ｉ＝１

ｆ
ｘ( )
ｉ

２

Ｕ２ｉ＋∑
ｎ

ｉ＝１
∑
ｎ

ｊ＝ｉ＋１

ｆ
ｘｉ
ｆ
ｘｊ
ｒ（ｘｉ，ｘｊ）ｕ（ｘｉ）ｕ（ｘｊ槡

）

（１３）
然而由于两类不确定度分量之间不存在相关性，

故ｒｘｉ，ｘ( )ｊ ＝０，式（）可化简为：

ＵＣ ＝ ∑
ｎ

ｉ＝１

ｆ
ｘ( )

ｉ

２
Ｕ２

槡
ｉ （１４）

当
ｆ
ｘｉ

＝１时，则合成标准不确定度可化简为
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５７卷

ＵＣ ＝ ∑
ｎ

ｉ＝１
Ｕ２

槡 ｉ ＝ Ｕ２１＋Ｕ
２
２＋Ｕ槡

２
３ （１５）

７２４　扩展不确定度
包含因子为ｋ＝２，扩展不确定度为

Ｕ＝ｋＵＣ （１６）

８　结　论
电机噪声的测量与分析是一项复杂的工作，本

文通过调研大量文献及自己的日常测量经验，对噪

声的描述、小功率电机用声压法测定电机声功率级

及其测量不确定度评定进行了总结和分析。对从事

于小功率电机设计和测量人员实际工作提供参考和

帮助。
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千分尺示值误差不确定度评定及在形位误差

测量中的应用
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摘　要：几何量测量在电机研发、生产及制造中均广泛存在，而分析测量结果的质量如何，测量不确定就是一个衡
量尺度，本文首先对标准不确定的Ａ类及Ｂ类评定方法及流程进行介绍，再通过实例对日常检测中使用的外径千分
尺示值误差的不确定度进行了计算，并对外径千分尺两点法测量圆度误差进行了探究。
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０　引　言
随着科技日新月异的发展，各种精密的测量仪

器也应运而生，但千分尺仍是最常用且易操作的测

量工具之一，本文主要介绍了千分尺的不确定度计

算以及在测量方面的应用。

１　不确定度的概念
不确定度是指由于测量误差的存在，被测量值

的不能确定的程度，是被测量真值在某个量值范围

内的评定。

２　误差与不确定度
误差是测得的量值减去参考量值，误差分为两

种情况：当单个参考量值存在时，测量误差可以得

到；但是当参考量值是真值时，由于真值不可能获

得，因此误差也是未知的，在这种情况下误差仅仅

是个概念术语。因为测量有误差，才引入不确定度

的概念，但不确定度区别于误差。误差与不确定度

的区别如表１所示。
表１　误差与不确定度区别

误差 不确定度

量的定义
测得的量值减去参

考量值
测量结果的分散性

与测量结

果的关系

不同测量结果误差

不同

测量不确定度与测量结

果无关

表达形式
必须注明误差的符

号；非正即负

标准偏差、标准偏差的

倍数，恒为正

量的划分

测量误差包括随机

误差与系统误差两

种不同性质的误差

可以根据实验、资料、

经验等信息进行评定，

分为 Ａ、Ｂ两类评定
方法
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表１（续）

误差 不确定度

应用

在系统误差的估计

值存在的情况下，

通过对测量结果的

修正，获 得 修 正

结果

不能用不确定度对测量

结果进行修正

３　测量不确定度的评定方法

测量不确定度一般由若干分量构成。其部分分

量基于实验数据统计分析的统计方法，按测量不确

定度的Ａ类评定方法进行评定。另一部分分量如果
可以基于经验或其他信息假设的概率分布，那么按

测量不确定度Ｂ类评定方法进行评定。
标准不确定度的 Ａ类及 Ｂ类评定一般流程如图

１和图２所示。
常用的概率分布的包含因子 ｋ值与概率 ｐ的关

系如表２和表３所示。

图１　标准不确定度Ａ类评定流程

图２　标准不确定度Ｂ类评定流程

表２　正态分布时ｋ值与概率ｐ的关系

ｐ ０５０ ０９０ ０９５ ０９９ ０９９７３

ｋ ０６７６ １６４ １９６ ２５８ ３

表３　几种非正态分布时的ｋ值

概率

分布

均匀

分布

反正弦

分布

三角

分布

梯形

分布

两点

分布

ｋ（ｐ＝１００％） 槡 槡 槡３ ２ ６ 槡６／ （１＋β２槡 ） １

　　注：β２为上底半宽度与下底半宽度之比。

４　外径千分尺示值误差不确定度评定
实例

４１　工作原理及测量方法

千分尺的工作原理是依据螺旋放大原理制成的，

将转动变为测杆的轴向位移，实现对工件的测量。

其数学形式为

Ｌ＝２π
Ｓ （１）

式中，Ｌ为测微螺杆的移动距离（毫米）；Φ为测微螺
杆的旋转角度（弧度）；Ｓ为测微螺杆的螺距（毫米）。

根据ＪＪＧ２１－２００８千分尺检定规程，选用分度
值为００１ｍｍ、测量范围（０～２５）ｍｍ的外径千分
尺，首先检定其示值误差，其次在规定条件下选用

５等量块对规定的各点的测量结果进行不确定分析。

４２　数学形式

千分尺的示值误差ｅ：
ｅ＝Ｌｍ－Ｌｂ＋Ｌｍ·αｍ·Δｔｍ－Ｌｂ·αｂ·Δｔｂ （２）

式中，Ｌｍ为千分尺的示值（２０℃条件下）；Ｌｂ为量块
的长度值（２０℃条件下）；αｍ为千分尺膨胀系数；αｂ
为量块的膨胀系数；Δｔｍ 为千分尺偏离参考温度
２０℃的数值；Δｔｂ为量块偏离参考温度２０℃的数值。

４３　不确定度来源

（１）测量重复性ｕ１
（２）检定用量块ｕ２
（３）千分尺和量块间的线胀系数差ｕ３
（４）千分尺和量块间的温度差ｕ４

４４　标准不确定度计算

４４１　测量重复性的不确定度ｕ１
当检定点为５１２ｍｍ时：
对５１２ｍｍ点用量块测量 １０次（重复性条件

下），测量数据如表４所示。
表４　测量数据

测得值
５１１８ ５１１８ ５１１８ ５１１７ ５１１７

５１１７ ５１１７ ５１１８ ５１１７ ５１１７

　　根据贝塞尔公式可求得不确定度如式（３）所示。

ｓ＝
Σｎｉ＝１（ｘｉ－ｘ

－
）２

ｎ槡 －１ （３）

·８６·
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式中，ｘ－表示ｎ次测量的算术平均值，ｘ－＝１ｎ∑
ｎ

ｉ＝１
ｘｉ；ｘｉ

表示第ｉ次测量的测得值；ｘｉ－ｘ
－
表示残差；ｎ－１表

示自由度；ｓ为实验标准偏差。
当ｎ＝１０时，可求出平均值ｘ－，步骤如下：
ｘ－＝（５１１８＋５１１８＋５１１８＋５１１７＋５１１７＋
５１１７＋５１１７＋５１１８＋５１１７＋５１１７）ｍｍ／１０＝

５１１７４ｍｍ （４）
计算１０个残差：
ｘｉ－ｘ

－＝（００００６，００００６，００００６，－００００４，
－００００４，－００００４，－００００４，００００６，

－００００４，－００００４）ｍｍ （５）
计算残差平方和：

∑
ｎ

ｉ＝１
（ｘｉ－ｘ

－
）２ ＝

００００６２×４＋００００４２×６＝２４×１０－６ｍｍ（６）
最后计算实验标准偏差：

ｓ＝ ２４×１０－６
槡 ９ ＝５１６×１０－４ｍｍ＝０５１６μｍ

（７）
取两位有效数字，得出单次测量实验标准偏差

ｓ＝０５２μｍ，则ｕ１＝ｓ＝０５２μｍ。
４４２　检定用量块的测量不确定度ｕ２

５等量块的测量不确定度Ｕ为
Ｕ＝０５μｍ＋５×１０－６μｍ，ｋ＝２５８ （８）

ａ对零量块的不确定度分量ｕ２１。
该规格的量具下限为零（两测量面直接接触对

零，无需量块。）则：ｕ２１＝０００μｍ
ｂ读数用量块不确定度的分量ｕ２２
当检定点量块的长度 ｌ为５１２ｍｍ时，其不确

定度Ｕ：
Ｕ＝０５μｍ＋５×１０－６×５１２ｍｍ×１０＝０５３μｍ

（９）
ｋ＝２５８时，则：

ｕ２２＝０５３μｍ／２５８＝０２１μｍ （１０）
以上两项合成：

ｌ＝５１２ｍｍ时：

ｕ２＝ ｕ２２１＋ｕ
２
２槡 ２＝ ０００２＋０２１槡

２μｍ＝０２１μｍ

（１１）
４４３　ｕ３的计算

由于千分尺与量块均为钢质材料，因此线膨胀

系数均取为α＝（１１５±１）×１０－６℃－１，线胀系数差

δα的界限为 ±２×１０
－６℃－１，其符合三角分布的特

点，所以ｋ 槡＝６（三角分布是指一个区间内某个变量

值的均匀分布，即最大值和最小之间呈三角形状的

概率分布），则：

ｕ３＝２×１０
－６℃－１／槡６＝０８１６×１０－６℃

－１（１２）
４４４　ｕ４的计算

千分尺和量块间存在一定的温度差，并以等概

率落于估计区间为（－０３～＋０３）℃内，所以 ｋ＝

槡３，则：

ｕ４ 槡＝０３℃／３＝０１７３℃ （１３）

４５　合成标准不确定度ｕｃ
依据ＪＪＧ２１－２００８千分尺检定规程，测量范围

小于等于１００ｍｍ时，规程建议温度允许偏差 Δｔ＝
±５℃；线胀系数取α＝１１５×１０－６℃－１。

当检定点为５１２ｍｍ时，Ｌ＝０００５１２×１０－６μｍ
依据不确定度传播率公式，可求得不确定度ｕｃ：

ｕ２ｃ＝ｕ
２
１＋ｕ

２
２＋（Ｌ·Δｔ）

２×ｕ２３＋（Ｌ·ａ）
２×ｕ２４＝

（０５２μｍ）２＋（０２１μｍ）２＋（０００５１２×１０６μｍ×
５℃×０８１６×１０－６℃－１）２＋（０００５１２×１０６μｍ×

１１５×１０－６℃－１×０１７３℃）２＝０３２μｍ２ （１４）
合成标准不确定度ｕｃ：

ｕｃ＝０６μｍ （１５）

４６　扩展不确定度

取包含因子ｋ＝２，则检定点为５１２ｍｍ时，其
扩展不确定度为

Ｕ＝ｋ×ｕｃ＝２×０６μｍ＝１２μｍ （１６）
按以上方法分别计算其余各校准点的扩展不确

定度为

检定点ｌ为１０２４ｍｍ时，Ｕ＝１２μｍ；
检定点ｌ为１５３６ｍｍ时，Ｕ＝１３μｍ；
检定点ｌ为２１５０ｍｍ时，Ｕ＝１２μｍ；
检定点ｌ为２５００ｍｍ时，Ｕ＝１２μｍ。
经评定，此把千分尺示值误差的扩展不确定度

与其最大允许误差的绝对值之比符合三分之一的关

系，数据可信可用。

５　外径千分尺两点法测量圆度误差的
实际应用

　　两点法测量圆度误差的原理就是在被测零件的
横截面上测量轮廓各点的直径，选取各点中最大直

径与最小直径数值差的 １／２便是截面的圆度误差。
两点法简便方便，生产现场经常采用这种方法来测

量形状误差的圆度。

在环境温度（２０±５）℃的条件下，用已经计算过
不确定的外径千分尺对标准轴进行测量。（尺寸及公

·９６·
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差要求如图３所示）。在被测面上的四个横截面实施
测量圆度（示意图如图４所示），每个截面测量１２组
数据，在同一个横截面测量时注意选择不同的测量

角度，取所有截面中计算结果最大值作为被测件标

准轴的圆度误差。

图３　尺寸及公差要求

图４　测量截面示意

测量中所用的数学形式为

ｄ＝ｄｉ

Φ（ｏ）＝
ｄｍａｘ－ｄｍｉｎ
２ （１７）

式中，ｄ代表被测标准轴的直径，ｄｉ为实际多次测
量标准轴的直径。

测量结果如表４所示。

表５　测量结果

截面 直径ｄｉ／ｍｍ

１ １４９８６，１４９８８，１４９８７，１４９８５，１４９８５，１４９８６，１４９８７，１４９８７，１４９８５，１４９８６，１４９８８，１４９８６

２ １４９８９，１４９８８，１４９８８，１４９８７，１４９８７，１４９８８，１４９８８，１４９８７，１４９８８，１４９８６，１４９８８，１４９８７

３ １４９８５，１４９８６，１４９８６，１４９８７，１４９８６，１４９８７，１４９８８，１４９８８，１４９８７，１４９８７，１４９８５，１４９８５

４ １４９８６，１４９８６，１４９８３，１４９８６，１４９８６，１４９８７，１４９８７，１４９８５，１４９８６，１４９８６，１４９８７，１４９８３

　　截面１的圆度误差：

Φ１（ｏ）
ｄｍａｘ－ｄｍｉｎ
２ ＝１４９８８－１４９８５２ ＝０００１５ｍｍ

（１８）
截面２的圆度误差：

Φ２（ｏ）
ｄｍａｘ－ｄｍｉｎ
２ ＝１４９８９－１４９８６２ ＝０００１５ｍｍ

（１９）
截面３的圆度误差：

Φ３（ｏ）＝
ｄｍａｘ－ｄｍｉｎ
２ ＝１４９８８－１４９８５２ ＝０００１５ｍｍ

（２０）
截面４的圆度误差：

Φ４（ｏ）＝
ｄｍａｘ－ｄｍｉｎ
２ ＝１４９８７－１４９８３２ ＝０００２ｍｍ

（２１）
取四个截面中圆度误差最大值作为该标准轴的

圆度误差，因此圆度误差最终为

Φ（ｏ）＝Φ４（ｏ）＝０００２ｍｍ （２２）
不计不确定度因素，那么结论为该标准轴的圆

度误差Φ（ｏ）＝０００２ｍｍ＜００１０ｍｍ，结论满足要
求。考虑不确定度对结果的影响，在该处取千分尺

的不确定度１３μｍ（ｋ＝２），则该标准轴可以表示为
Φ（ｏ）＝２μｍ±１３μｍ（ｋ＝２）。通过以上实验可以

看出，当圆度公差要求为００１０ｍｍ时，该标准轴圆
度合格的判定是准确合理的。当圆度公差要求≤
０００３ｍｍ，难以判断轴圆度是否合格，则不适合用
千分尺来测量其圆度误差。

６　结　语

测量不确定度的评定，其意义在于反映测量结

果的可信程度，表明测量结果的质量，对于机械加

工领域，尤其是对精度较高的机械产品，测量不确

定度会对其装配精度和质量产生直接的影响。不确

定度的大小，反应了测量结果质量的高低，测量及

加工水平高低，以及使用价值的高低。几何量检测

中，在使用千分尺等通用量具测量时，首先保证在

使用时依规进行，减少误差对测量结果的影响外，

还要进一步了解其检定和测量结果的不确定度，这

样才能更好地使外径千分尺满足现代化测量精度的

要求。

参考文献

［１］　ＪＪＧ２１２００８，千分尺［Ｓ］．北京：国家质量监督检验防疫总

局，２００８．

［２］ ＪＪＦ１０５９１２０１２，测量不确定度评定与表示［Ｓ］．北京：国家

质量监督检验防疫总局，２０１２．

·０７·


