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基于定子辅助槽永磁电机电磁激振力削弱研究

罗超凡，赵世伟，邱小华，杨向宇

（华南理工大学 电力学院，广州 ５１０６４０）

摘　要：电磁振动噪声是电机噪声的主要来源，直接影响电机的 ＮＶＨ性能，而径向电磁力是产生电磁振动噪声的
主要原因。针对９槽６极电机低阶径向电磁力产生振动噪声大的问题，首先基于 Ｍａｘｗｅｌｌ应力方程推导分析径向电
磁力的表达式，指出定子电枢槽开口改变了空载径向电磁力最低非零阶数的现象；提出在定子齿顶开辅助槽的方

法，对比研究了不同开槽数和开槽尺寸对气隙磁导的影响；通过定子齿开辅助槽改变气隙磁导分量，研究了不同开

槽方式对低阶径向电磁力和齿槽转矩的影响，基于此确定合理的开槽方案并通过多目标算法获取电机最佳开槽参

数。结果表明，对于分数槽永磁电机，定子齿开辅助槽能够有效降低电机空载低阶电磁激振力。

关键词：内置式永磁同步电机；径向电磁力；定子辅助槽；齿槽转矩；电磁振动噪声
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０　引　言
稀土永磁电机具有质量轻、体积小、损耗少、

效率高以及电机的形状可以灵活多样等优点而被广

泛运用于航空航天、工农业生产和日常生活的各个

领域［１］。新能源、先进制造与高端装备等新兴产业

的蓬勃发展，对永磁电机的振动噪声性能提出了新

的要求［２］。电机的振动噪声水平已成为提高产品竞

争力的关键指标之一。

电机噪声以电磁振动噪声为主，电机结构上的
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电磁激振力是引起电机电磁振动噪声的主要原因［３］。

在如何抑制电机电磁激振力和电磁振动方面，国内

外学者做了许多相关研究。文献［４］分析了四种不
同极槽配合永磁电机的振动噪声特性，结果表明极

槽配合是影响其振动噪声性能的关键因素之一。文

献［５］推导分析了永磁电机电磁激振力与电机极数
和槽数的关系，指出低阶力波会使电机产生较大振

动。文献［６］提出在定子齿顶开设单个辅助槽的结
构，通过改变电机等效极槽配合降低电机振动，但

未考虑开槽对齿槽转矩的影响。文献［７］分析了定
子齿削角时气隙磁场分布情况，结果表明定子齿削

角能有效降低永磁电机的振动噪声。文献［８］基于
绕组电动势和电流谐波，建立径向和切向电磁力的

等效表达式，提出定子齿顶偏心结构抑制绕组电动

势谐波，成功降低电机关键频段噪音。文献［９］分
析了极弧系数、永磁体磁极厚度和永磁体磁极偏心

距等参数对气隙磁场的影响规律，通过优选参数变

量，有效抑制了电机振动噪声。文献［１０］分析了齿
槽转矩的形成机理，基于粒子群算法优化转子极弧

宽度和极距削弱电机切向转矩脉动抑制电机振动。

文献［１１］对比研究了永磁电机磁钢层数、磁钢槽端
部削角和转子开隔磁孔等结构对电机振动噪声的影

响。文献［１２］提出了一种混合磁极结构成功削弱了
低阶电磁激振力分量。从目前的文献来看，电机定

子齿开辅助槽能有效抑制电机电磁振动，但关于开

槽方式以及开槽对电机其它性能影响的研究较少。

本文以一台９槽６极永磁同步电机为研究对象，
基于解析法分析了径向电磁力的来源和组成成分，

提出在定子齿顶开设辅助槽的方法优化气隙磁导来

抑制低阶径向电磁力。同时，本文综合考虑径向电

磁力和齿槽转矩的影响，给出了采用定子辅助槽方

式抑制电磁振动的合理方案。

１　电磁特性分析

１１　电磁激振力解析计算

电磁激振力由气隙磁场产生，不考虑铁心磁阻

饱和的影响，气隙磁场可表示为

ｂ（θ，ｔ）＝（ｆｓ（θ，ｔ）＋ｆｒ（θ，ｔ））·λδ（θ，ｔ）（１）
式中，ｆｓ（θ，ｔ）、ｆｒ（θ，ｔ）和 λδ（θ，ｔ）分别为电枢反
应磁动势、转子永磁磁动势和气隙单位面积磁导。

定子绕组采用正弦波供电，定子电枢反应磁动势为

ｆｓ（θ，ｔ）＝∑
μ
Ｆｓμｃｏｓ（ωｅｔ－μθｅ） （２）

式中，Ｆｓμ为定子 μ次谐波磁动势幅值，单位为 Ａ；

ωｅ为电角频率，单位为 ｒａｄ／ｓ；θｅ为电角度，单位为
ｒａｄ。转子永磁磁动势为

ｆｒ（θ，ｔ）＝∑
ν
Ｆｒｖｃｏｓｖωｅｔ－θ( )

ｅ （３）

式中，Ｆｒｖ为转子 ｖ次谐波磁动势幅值，单位为 Ａ。
考虑定子开槽时气隙单位面积磁导可表示为

λδ（θ，ｔ）＝Λ０＋∑
ｋ
Λｋｃｏｓ（ｋ

Ｚ
ｐθｅ） （４）

式中，Λ０为气隙平均磁导；第二项为考虑定子开槽
对气隙磁导的调制效应附加的谐波磁导分量，Λｋ为
ｋ次谐波磁导幅值，单位为 Ｈ／ｍ２；Ｚ和 ｐ分别为电
机槽数和极对数。

将式（２）、式（３）和式（４）代入式（１）得到电机
气隙磁通密度表达式：

ｂ（θ，ｔ）＝

［∑
μ
Ｆｓμｃｏｓ（ωｅｔ－μθｅ）＋∑

ν
Ｆｒｖｃｏｓｖωｅｔ－θ( )

ｅ］·

［Λ０＋∑
ｋ
Λｋｃｏｓ（ｋ

Ｚ
ｐθｅ）］＝

∑
μ
ＦｓμΛ０ｃｏｓ（ωｅｔ－μθｅ）＋

∑
μ
∑
ｋ

１
２ＦｓμΛｋｃｏｓ（ωｅｔ－（μ±ｋ

Ｚ
ｐ）θｅ）＋

∑
ν
ＦｒｖΛ０ｃｏｓｖωｅｔ－θ( )

ｅ ＋

∑
ν
∑
ｋ

１
２ＦｒｖΛｋｃｏｓ［ｖωｅｔ－（ｖ±ｋ

Ｚ
ｐ）θｅ］＝

∑
μ
Ｂｓμ／Λ０ｃｏｓ（ωｅｔ－μθｅ）＋

∑
μ
∑
ｋ
Ｂｓμ／Λｋｃｏｓ（ωｅｔ－（μ±ｋ

Ｚ
ｐ）θｅ）＋

∑
ν
Ｂｒｖ／Λ０ｃｏｓｖωｅｔ－θ( )

ｅ ＋

∑
ν
∑
ｋ
Ｂｒｖ／Λｋｃｏｓ［ｖωｅｔ－（ｖ±ｋ

Ｚ
ｐ）θｅ］

（５）
空载时，气隙磁场包括两类：１）永磁磁动势与

平均磁导作用产生的磁场；２）永磁磁动势与谐波磁
导作用产生的磁场。负载时，气隙中将增加两类磁

场：１）定子电枢磁动势与平均磁导作用产生的磁场；
２）定子电枢磁动势与谐波磁导作用产生的磁场。

根据麦克斯韦应力张量理论，且径向磁密比切

向磁密大得多的特点，忽略电枢磁场相互作用的影

响，径向电磁力的计算公式可表示为

ｐｒ＝
１
２μ０

ｂ２ｒ－ｂ
２( )ｔ ≈

１
２μ０
ｂ２ｒ＝

１
２μ０
（ｂｓ＋ｂｐｍ）

２≈

１
２μ０
（２ｂｓｂｐｍ＋ｂ

２
ｐｍ）＝ｐｓ／ｐｍ＋ｐｐｍ／ｐｍ

（６）

·２·



　６期 罗超凡等：基于定子辅助槽永磁电机电磁激振力削弱研究

式中，ｂｒ和 ｂｔ分别为气隙磁密径向和切向分量，单
位为 Ｔ；ｂｓ和 ｂｐｍ分别为定子电枢和永磁体产生气隙
磁密径向分量，单位为 Ｔ；ｐｓ／ｐｍ和 ｐｐｍ／ｐｍ分别为定子
电枢与永磁体磁密相互作用产生的径向电磁力和永

磁体磁密相互作用产生的径向电磁力，单位为 Ｎ／
ｍ２。将式（５）计算得到的磁密代入式（６），可得径向
电磁力各分量如表１和表２。

表１　定转子磁场相互作用径向电磁力

力波阶数 力波频率 力波幅值

ｐｒｖ／Λ０－ｓμ／Λ０ （ｖ±μ）ｐ （ｖ±１）ｆｅ
Ｂｒｖ／Λ０Ｂｓμ／Λ０
２μ０

ｐｒｖ／Λｋ－ｓμ／Λ０ （ｖｐ±ｋＺ）±μｐ （ｖ±１）ｆｅ
Ｂｒｖ／ΛｋＢｓμ／Λ０
２μ０

ｐｒｖ／Λ０－ｓμ／Λｋ ｖｐ±（μｐ±ｋＺ） （ｖ±１）ｆｅ
Ｂｒｖ／Λ０Ｂｓμ／Λｋ
２μ０

ｐｒｖ／Λｋ－ｓμ／Λｋ
（ｖｐ±ｋ１Ｚ）±

（μｐ±ｋ２Ｚ）
（ｖ±１）ｆｅ

Ｂｒｖ／ΛｋＢｓμ／Λｋ
２μ０

表２　空载径向电磁力

磁密谐

波次数
力波阶数 力波频率 力波幅值

ｐｒｖ／Λ０－
ｓμ／Λ０

ｖ１≠ｖ２

ｖ１≠ｖ２

（ｖ１±ｖ２）ｐ （ｖ１±ｖ２）ｆｅ

０ ０

２ｖｐ ２ｖｆｅ

Ｂｒｖ１／Λ０Ｂｒｖ２／Λ０
４μ０

Ｂ２ｒｖ／Λ０
４μ０

ｐｒｖ／Λ０－
ｓμ／Λｋ

ｖ１≠ｖ２

ｖ１＝

ｖ２＝ｖ

２ｖｐ （ｖ１±ｖ２）ｆｅ

±ｋＺ ０

２ｖｐ±ｋＺ ２ｖｆｅ

Ｂｒｖ１／Λ０Ｂｒｖ２／Λｋ
２μ０

Ｂｒｖ／Λ０Ｂｒｖ／Λｋ
２μ０

ｐｒｖ／Λｋ－
ｓμ／Λｋ

ｖ１≠ｖ２

ｖ１＝

ｖ２＝ｖ

（ｖ１ｐ±ｋ１Ｚ）

±（ｖ２ｐ±ｋ２Ｚ）
（ｖ１±ｖ２）ｆｅ

±ｋ１Ｚｋ２Ｚ ０

２ｖｐ±ｋ１Ｚ±ｋ２Ｚ ２ｖｆｅ

Ｂｒｖ１／ΛｋＢｒｖ２／Λｋ
４μ０

Ｂｒｖ／Λｋ１Ｂｒｖ／Λｋ２
４μ０

　　空载时，对于９槽６极电机，转子永磁磁动势
谐波次数为 ｖ＝２ｋｒ＋１（ｋｒ＝０，１，２，……）。若忽
略开槽影响，气隙中将只有２ｐ，４ｐ，６ｐ……等偶数
次径向电磁力；定子开槽后，永磁磁势受ｋ＝２ｋｚ＋１
（ｋｚ＝０，１，２，……）等奇数次磁导谐波调制作用产
生偶数次谐波磁密，径向电磁力波的空间阶数变为

极对数ｐ的整数倍，如ｐ，２ｐ，３ｐ……，最低非零阶
径向电磁力空间阶数降低。径向电磁力的时间频次

是基频ｆｅ的偶数倍。
负载时，气隙中径向电磁力波的来源更加丰富，

各阶次谐波的含量将发生变化。

１２　电磁有限元仿真

分别进行空载定子无槽、空载定子开槽和负载

定子开槽三次有限元仿真，负载时电机采用ｉｄ＝０控
制方式。取同一时刻定子齿表面磁密和径向力分别

傅里叶分解后结果如图１和图２所示。

图１　定子齿表面磁密ＦＦＴ结果

图中横坐标为磁密谐波次数。开槽后出现偶数

次磁密，负载气隙磁密阶次不变，但幅值发生变化。

图２　定子齿表面径向电磁力ＦＦＴ结果

图中横坐标为径向力谐波次数。空载时，若定

子无槽，定子齿表面只有２ｋｐ（ｋ＝０，１，２，……）等
偶数次径向力；定子采用梨形槽后，定子齿表面将

出现ｐ，３ｐ…等奇数次径向力；负载后径向力成分与
空载定子开槽时相同，但各阶次的幅值发生变化，

结果与前文理论分析相符。

２　定子齿开辅助槽削弱电磁振动

２１　定子齿开辅助槽降低径向电磁激振力机理

本文的研究对象是一台９槽６极分数槽永磁同
步电机，最低非零阶径向电磁力空间阶数为 ３，对
该电机的振动噪声具有重要贡献。

一个在空间旋转的矢量可用余弦函数描述为

Ｍｍ，ｎｃｏｓ（ｍωｔ－ｎθ＋φ），其中 Ｍｍ，ｎ为旋转矢量幅值；
φ为初相角；ｍ和 ｎ分别为矢量的时间频次和空间
阶数。可用（ｍ，±ｎ）表示一个旋转矢量，正负表示
旋转方向。

空间３阶径向电磁力幅值最大的分量为基波磁

·３·
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密ｂ（１ｆｅ，ｐ）与反转的２阶谐波磁密ｂ（１ｆｅ，－２ｐ）作
用产生的 ｐｒ（２ｆｅ， －ｐ）径向电磁力。考虑到基波磁
场对电机的平均转矩影响较大，因此本文中考虑通

过降低反转的２阶谐波磁密 ｂ（１ｆｅ， －２ｐ）的幅值来
降低ｐｒ（２ｆｅ，－ｐ）径向电磁力。空载时ｂ（１ｆｅ，－２ｐ）
磁密主要由基波磁动势ｆｒ（１ｆｅ，ｐ）与基波磁导 Λ１（０，
３ｐ）调制产生；负载时可由定子电枢反应磁动势 ｆｓ
（１ｆｅ，－２ｐ）与气隙平均磁导 Λ０（０，０）产生。由于
后者是该极槽配合所特有的谐波磁势且幅值相对基

波较小，因此本文主要针对前者进行优化。

此外，对于空间３阶径向力其它频率分量，根
据前文分析结果，定子开槽后将在气隙磁导中引入

谐波分量，其中奇数次的磁导ｋ＝２ｋｚ＋１（ｋｚ＝０，１，
２，……）与奇数次的磁势 ｖ＝２ｋｒ＋１（ｋｒ＝０，１，２，
……）作用，使得气隙中出现偶数次磁密，而相邻阶

次磁密作用将产生ｐ＝３阶径向电磁力。因此，本文
尝试通过定子齿顶开辅助槽的方式控制气隙磁导分

量来削弱空间３阶径向电磁力。
假设磁力线仅通过定子齿部，忽略铁心饱和，

齿部和槽口对应的气隙长度分别为δ和!

，则气隙磁

导可表示为［１３］

Λ０＝ １－
ｚθｓ０
２( )π μ０δ

Λｋ＝
２
ｋπ
μ０
δ
ｓｉｎｋπ－

ｋｚθｓ０( )２
（７）

式中，θｓ０为定子电枢槽口宽度。假设辅助槽均匀分
布于定子齿上，辅助槽与电枢槽尺寸相同，定子齿

开槽示意图如图３所示。

图３　定子齿辅助槽示意图

开ｈ个辅助槽后，平均磁导变为

Λ０＝ １－
ｚθｓ０（ｈ＋１）
２[ ]π

μ０
δ

（８）

当辅助槽数ｈ为奇数时：

Λｋ＝

－２（ｈ＋１）ｋπ
μ０
δ
ｓｉｎ
ｋｚθｓ０
２

ｋ＝ｍ（ｈ＋１）　（ｍ＝１，２，３…）

２
ｋπ
μ０
δ ｓｉｎｋπ－

ｋｚθｓ０( )２ ＋ｃｏｓｋπｓｉｎ
ｋｚθｓ０[ ]２ ＝０

ｋ≠ｍ（ｈ＋１）　（ｍ＝１，２，３















…）

（９）

当辅助槽数ｈ为偶数时：

Λｋ＝

２（ｈ＋１）
ｋπ

μ０
δ
ｓｉｎｋπ－

ｋｚθｓ０( )２
ｋ＝ｍ（ｈ＋１）　（ｍ＝１，２，３…）

２
ｋπ
μ０
δ ｓｉｎｋπ－

ｋｚθｓ０( )２ ＋ｃｏｓｋπｓｉｎ
ｋｚθｓ０[ ]２ ＝０

ｋ≠ｍ（ｈ＋１）　（ｍ＝１，２，３















…）

（１０）

理想情况下，相较于未开辅助槽，辅助槽数为

ｈ时，阶次为ｋ＝ｍ（ｈ＋１）（ｍ＝１，２，３，……）的
磁导将增大ｈ＋１倍，其它阶次的磁导下降为零。由
于开槽过多容易使定子齿饱和以及降低结构强度，

因此本文选择开槽数为１－３做对比研究。

２２　开槽对气隙磁导的影响

在定子齿顶表面分别均匀开 １－３个矩形辅助
槽。通过有限元仿真，利用电场与磁场对偶的特点，

在转子外表面与定子内表面间施加电位差 Ｕ，求出
气隙电场强度 Ｅ（θ），利用公式 Λ（θ）＝"０／δ（θ）＝
"０／（Ｕ／Ｅ（θ））求得气隙磁导，傅里叶分解后得到气
隙各阶磁导随辅助槽宽度及深度变化如图４～图６所
示，图中左上角数字代表磁导阶数。不同开槽数对

气隙各阶磁导影响如图７所示。

图４　定子齿开一个辅助槽气隙磁导变化情况

分析不同开槽数下气隙各阶磁导的变化规律，可

以得到以下结论：（１）定子齿顶开矩形辅助槽时，气
隙磁导幅值主要受辅助槽槽宽影响，辅助槽槽深超过

一定值后对气隙磁导影响不大；（２）定子齿顶开ｈ个
辅助槽时，ｋ＝ｍ（ｈ＋１）（ｍ＝１，２，３，……）阶磁导

将增大，其它阶磁导将减小，并且一定范围内磁导的

变化幅度与辅助槽槽宽呈正相关。不同开槽数对各阶

·４·
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磁导的影响情况与理论分析相符。

图５　定子齿开两个辅助槽气隙磁导变化情况

图６　定子齿开三个辅助槽气隙磁导变化情况

图７　不同开槽数对气隙各阶磁导的影响

２３　开槽对径向电磁力的影响

对于所研究９槽６极永磁同步电机，本文重点
关注其最低非零阶（３阶）径向电磁力。在定子齿顶
表面分别均匀开１～３个辅助槽，通过有限元仿真扫
描不同槽宽和槽深对３阶径向电磁力的影响，用 ａ
和ｂ表示辅助槽宽和槽深。取定子齿表面某一时刻
径向电磁力，傅里叶分解后提取空间 ３阶径向力，
可以得到辅助槽参数变化与３阶径向力的曲线，如
图８～图１１所示。

图８　空载３阶径向力随辅助槽宽度变化曲线（ｂ＝０６）

图９　空载３阶径向力随辅助槽深度变化曲线（ａ＝０６）

图１０　负载３阶径向力随辅助槽宽度变化曲线（ｂ＝０６）

图１１　负载３阶径向力随辅助槽深度变化曲线（ａ＝０６）

·５·



５７卷

降低气隙中最低非零阶（３阶）径向电磁力，可
以通过降低气隙磁导的奇数次分量来实现，重点关

注１次和３次磁导。电机空载，定子齿开一个辅助
槽能降低所有奇数次磁导，对３阶径向力的抑制效
果最好；开两个辅助槽时，可以降低１次磁导，但
是会增大３次磁导，３阶径向力抑制效果不如开一
个辅助槽；开三个辅助槽时，随着辅助槽槽数的增

多，定子齿部的饱和现象将会加剧，由于受可能造

成的齿部饱和的影响，３阶径向力的抑制效果并不
好。负载时，３阶径向电磁力同时受槽宽和槽深的
影响。从降低最低非零阶径向力的角度，开１个或
者２个辅助槽比较合适。

２４　开槽对齿槽转矩的影响

定子齿顶开辅助槽是抑制永磁电机齿槽转矩的

常用方法，根据文献［１４］，对齿槽转矩有贡献的磁
导分量的次数 ｎ的取值为２ｐｋ／ＧＣＤ（ｚ，２ｐ）（ｋ＝１，
２，３，……）。对于９槽６极电机，ｎ＝２ｋ，即对电
机齿槽转矩有贡献的气隙磁导分量为偶数次。

通过有限元仿真对三种开槽方式下矩形辅助槽

槽宽和槽深进行敏感性分析，电机齿槽转矩结果如

图１２～图１４所示，未开辅助槽时，电机的齿槽转矩
为１０３Ｎｍ。

图１２　一个辅助槽时齿槽转矩随槽参数变化曲线

图１３　两个辅助槽时齿槽转矩随槽参数变化曲线
降低齿槽转矩，可以通过降低气隙磁导的偶数次

分量来实现，重点关注２次和４次磁导。开一个辅助
槽增大所有偶数次谐波，齿槽转矩始终大于原电机模

型；开两个辅助槽降低２次和４次谐波，齿槽转矩始
终小于原电机模型；开三个辅助槽降低２次谐波的同

图１４　三个辅助槽时齿槽转矩随槽参数变化曲线

时增大了４次谐波，齿槽转矩大于原模型。从降低齿
槽转矩的角度，开２个辅助槽比较合适。

３　辅助槽参数优化与仿真验证

通过前文的分析，综合考虑定子齿开辅助槽对

最低非零阶径向电磁力与齿槽转矩的影响，开两个

辅助槽的方案对两者均有比较好的抑制效果，因此

本文选择开两个辅助槽的方式对电机进行优化。在

尽量不降低电机平均转矩的前提下，以降低最低非

零阶（３阶）径向电磁力幅值和齿槽转矩为目标，筛
选出最佳辅助槽宽和槽深参数。利用ｗｏｒｋｂｅｎｃｈ平台
联合ｏｐｔｉｓｌａｎｇ软件仿真，最终辅助槽的参数确定为
槽宽２４５ｍｍ，槽深０３９ｍｍ。优化前后电机各项
性能指标如表３所示。

表３　优化前后电机性能变化

优化前 优化后 下降百分比

齿槽转矩／Ｎｍ １０３ ０５８ ４３６９％

转矩波动／Ｎｍ １０６ ０６９ ３４９１％

平均转矩／Ｎｍ ２６０ ２５１ ３４６％

ｐ＝３阶径向力／（Ｎ／ｍ２） １８９４６ １４５０２ ２３４６％

　　对定子齿表面一个电周期内的径向电磁力进行二
维傅里叶分解，提取最低非零阶（３阶）径向电磁力，
优化前后各频段径向电磁力结果如图１５和图１６所示。

图１５　空载空间３阶径向力各频率分量

对于所研究９槽６极永磁电机，定子齿开辅助槽
削弱空间３阶径向电磁力的效果空载比负载好，主要
是因为电枢磁动势中的偶数次分量不受辅助槽影响，
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图１６　负载空间３阶径向力各频率分量

并未被削弱；由于采用开两个辅助的优化方案，气隙

１次磁导削弱的同时３次磁导被加强，所以空载时未
能降低所有频段的空间３阶径向力，但对幅值最大的
ｐｒ（－２ｆｅ，ｐ）径向力的抑制效果比较好。

４　结　论
本文以９槽６极永磁同步电机为研究对象，对

其径向电磁激振力产生机理进行了详细的分析计算。

针对电机由低阶径向力引起振动噪声较大的问题，

提出在定子齿表面开辅助槽的优化方案。分析了不

同开槽数对气隙磁导、径向电磁力和齿槽转矩的影

响，得到以下结论：

（１）９槽６极永磁电机空载最低非零阶（３阶）径
向电磁力主要由气隙磁导的奇数次分量调制产生，

通过减小这些分量可有效降低最低非零阶径向电磁

力幅值。

（２）定子齿采用均匀开槽方式时，气隙磁导主
要受辅助槽宽影响，辅助槽深度超过一定值后对气

隙磁导影响不大。随着开槽数增多，定子齿的饱和

现象加剧，最终对径向力的抑制效果可能变差，因

此开槽数不宜过多。

（３）气隙磁导影响径向电磁力的同时也对电机
齿槽转矩造成影响，开一个辅助槽降低最低非零阶

（３阶）径向电磁力但增大齿槽转矩，因此本文选择
定子齿开槽数为２的优化方案，降低最低非零阶径
向电磁力的同时还减小了电机转矩波动。
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交流励磁直线轨道涡流制动器的多目标优化研究

张智博，黄光来，李木森，李永增，李　婧
（西南交通大学 轨道交通运载系统全国重点实验室，成都 ６１００３１）

摘　要：直线轨道涡流制动技术具有制动力平稳、无摩擦等优势，在连续长大坡道等复杂线路中能维持稳定的制动
力输出，是对高速列车制动系统的有力补充。本文针对直线轨道涡流制动器进行多目标优化，首先建立了基于分层

模型的交流励磁直线轨道涡流制动器解析计算模型，利用实验测试、有限元仿真模型验证了解析模型的有效性，并

分析了制动速度特性；之后结合基于第二代非支配排序遗传算法ＮＳＧＡＩＩ的优化方法，对影响制动力的制动器的初
级绕组关键结构参数进行优化设计，最终将最大制动力从３５７Ｎ提升至４６７Ｎ，增加了３０８％，同时将最大临界速
度从４０ｍ／ｓ提升至４３４ｍ／ｓ，增加了８５％，提升了交流励磁直线轨道涡流制动器的制动性能，拓宽了制动器的适
用速度范围，为交流励磁直线轨道涡流制动器的优化设计和应用奠定了理论基础。

关键词：涡流制动器；有限元模型；多目标优化
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０　引　言
随着经济发展，生活水平的提高，高效出行的

需求被不断释放，铁路提速是轨道交通领域发展的

大趋势，不仅要加快更高功率牵引系统的研制，更
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要保障高速运行列车的安全可靠制动［１］。依靠摩擦

的传统制动方式，会在列车高速行驶时造成严重磨

损和噪声。因此开展高效制动技术势在必行。直线

轨道涡流制动技术具有制动力平稳、无摩擦等优势，

即使在连续长大坡道等复杂线路中仍能维持较高的

制动力输出［２－３］，是对高速列车制动系统的有力

补充。

自上个世纪７０年代起，法国、德国、日本等国
便开展了涡流制动器的研发与测试。２０００年，法国
高速动车组ＡＧＶ上安装了直线轨道涡流制动器，在
规定制动区间内每台转向架产生了２０ｋＮ的额定制动
力［４－５］；２００２年德国铁路公司［６］采用直线轨道涡流

制动的 ＩＣＥ３动车组在坡度４０‰的线路区段投入运
行，２００ｋｍ／ｈ运行速度下可产生１４５ｋＮ的常规制动
力［７－８］。日本预计在新一代的高速动车组 ＡＬＦＡ－Ｘ
的转向架上安装交流励磁直线轨道涡流制动装置，

计划于 ２０３０年在日本东京至北海道线路投入运
营［９－１３］。中国近年来研发了集直流励磁式轨道涡流

制动、磁轨制动和摩擦制动于一体的实验测试平台，

并开展轨道涡流制动［１４］的可行性研究，研究表明制

动效果显著，促进了下一代高速动车组制动技术的

发展。

在实际应用中，因为高速列车驱动电机的安装

占用了动车转向架的空间，所以交流励磁直线轨道

涡流制动装置通常被安装在拖车转向架的两侧。作

为制动器，制动力是反映制动性能好坏的重要指标，

同时，为了将制动系统应用于更高的速度，如何提

升临界速度以提升制动器适用速度域也是待解决的

关键问题。制动器结构参数的变化，不仅影响制动

性能，也会影响临界速度，还会导致转向架重量的

改变，因此如何设计涡流制动器的结构参数，以获

得可平衡制动力和临界速度之间的最优结构，且更

加合理地利用转向架下方的有限空间，成为直线轨

道亟待解决的难题之一。

为了同时满足多种优化条件，传统的单目标优

化不足以提供可靠的数据支撑，难以满足优化需

要，，本文采用了多目标优化方法，以提升制动性

能，同时拓展适用速度域为优化目标，设置了多个

目标函数，解决复杂情况的多参数择优问题。本文

对交流励磁直线轨道涡流制动器的结构参数进行多

目标优化设计，首先，建立直线轨道涡流制动器的

制动性能解析模型，通过有限元模型、实验测试相

结合的方法验证了解析模型的有效性，然后利用第

二代非支配排序遗传算法，对交流励磁直线轨道涡

流制动器的结构参数进行多目标优化设计研究，优

化后结构参数更有利于合理利用转向架空间，在运

行性能方面不仅提高了制动性能，还拓宽了适用速

度范围。

１　直线轨道涡流制动器基本结构

图１为交流励磁直线轨道涡流制动器［１５］，系统

组成包括初级环状绕组，由铁磁材料构成的初级铁

心，以及作为次级的钢制轨道。铁心上开有凹槽，

初级绕组均匀缠绕在凹槽轭部，这种缠绕方式可以

充分利用转向架下放的空间，同时最大限度提高磁

通量，初级绕组位于钢轨表面上方。通过气隙调节

装置，可以调整初级绕组和钢轨之间的气隙间距，

列车正常运行时，初级绕组处于悬挂状态，当列车

需要制动时，下降涡流制动器至制动位置，在绕组

中通入三相交流电，在气隙中产生相对钢轨移动的

行波磁场，作为次级的铁轨相对于车辆存在相对运

动，切割磁感线，轨道内部产生感应涡流，感应涡

流会在钢制轨道内产生交变磁场，与初级行波磁场

相互作用，表现为平行于轨道的切向力和垂直于轨

道的法向力。

图１　交流励磁直线轨道涡流制动器结构示意图

２　直线轨道涡流制动器解析模型

２１　电磁场控制方程

为了计算交流励磁直线轨道涡流制动器的制动

特性，首先需要计算次级钢轨与涡流制动器之间气

隙磁场的解析解，本文采用修改后的麦克斯韦方程

组，可以得到更适合交流励磁轨道涡流制动器的电

磁场方程。

由于制动器的电源频率较低，所以位移电流的

影响可以忽略不计；当导电材料在交变磁场中以小

于光速很多的速度运动时，材料中会产生速度电场，

记作ｖ×Ｂ，感应电流会同时受交变磁场和速度电场

·９·
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的影响。经过这种修改，麦克斯韦方程组可以表

示为

#

×Ｈ＝Ｊ （１）

#

×Ｅ＝－Ｂ
ｔ

（２）

#

·Ｂ＝０ （３）
Ｊ＝σ（Ｅ＋ｖ×Ｂ） （４）

其中
#

为哈密顿算子：

#

＝ｘ
→ 
ｘ
＋ｙ

→ 
ｙ
＋ｚ

→
ｚ

（５）

式中，Ｅ（Ｖ／ｍ）表示电场强度，Ｄ（Ｃ／ｍ２）表示电位
移向量，Ｂ（Ｔ）表示磁感应强度，ρ（Ｃ／ｍ３）表示电荷
体密度，Ｊ（Ａ／ｍ２）为电流密度，Ｈ（Ａ／ｍ）为磁场
强度。

除了上述关系式外，还有下列本构方程：

Ｄ＝εＥ （６）
Ｂ＝μＨ （７）
Ｊ＝σＥ （８）

式中，μ为磁导率，σ为电导率，ε为介电常量，都
由材料本身的特性决定，为材料固有属性。

２２　建立初级电枢行波电流层

在求解制动器内部磁场问题时，需做出以下

假设：

（１）采用理想的光滑表面代替实际开槽端面；
（２）用无限薄的电流层代替实际通电的初级

绕组。

得到如图所示的制动器分层模型，如图２所示。

图２　交流励磁直线轨道涡流制动器的分层模型

由电磁场理论可知，在交流励磁直线轨道涡流

制动器空载运行时，行波电流层会产生行波磁势，

可以表示为

ａｔ１＝π
Ｊ１ｃｏｓ

πｘ－π( )２ （９）

式中，Ｊ１（Ａ／ｍ）表示行波电流层的幅值。
同时，由三相初级绕组产生的行波磁势幅值可

以表示为

ＡＴ１＝
ｍ１
　
槡２
π
ｗ１ｋｗ１
ｐ Ｉ１ （１０）

式中，ｍ１为初级绕组的相数，Ｗ１为初级绕组每一相
的匝数，ｋｗ１为初级绕组系数，ｐ为初级绕组极对数，
Ｉ１为初级相电流的有效值。

采用连续电流层代替离散的实际电流时，等价

条件为二者行波磁势完全相同，得到：

Ｊ１＝
　 ２ｍ槡 １ｗ１ｋｗ１
ｐ Ｉ１ （１１）

２３　制动力和法向力方程推导

由于交流励磁直线轨道涡流制动器在工作过程

中，存在趋肤效应、磁饱和等因素，导致电磁力的

瞬态分布求解及其复杂。为解决该问题，使用子域

法［１７－２２］将场域分为若干子域，对每个子域分别求

解，推导出制动器的制动力和法向力方程。需对解

析模型做出以下假设：

（１）忽略端部效应，各区域在钢轨水平方向上
无限长；

（２）涡流制动器的各个磁极内磁场分布均匀；
（３）不考虑磁饱和以及磁滞损失的影响；
（４）材料的磁导率恒定不变。
区域划分如图３所示，区域１为铁心和励磁线

圈、区域２是气隙、区域３是次级钢轨、区域４是
外部气隙。

图３　交流励磁直线轨道涡流制动器二维解析模型

引入矢量磁位Ａ，有以下关系式：
＆Ｂ＝

#

×Ａ
＆Ｂ＝μ０μｒ×Ｈ

＆Ｊ＝
#

×
{

Ｈ

（１２）

式中，μ０表示的是真空的磁导率，μｒ为材料的相对
磁导率。

假设后续研究中的电磁参数具有极距 周期性。

各区域内的磁矢量势Ａ可以表示为
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Ａｎ ｘ，ｙ， )( ｔ＝Ａｎ( )ｙｅｊωｎｔ－ )( ｋｘ

ｋ＝π

ωｎ＝ｓω
{

０

（１３）

式中，Ａｎ（ｙ）为ｙ的函数表达式，ωｎ为各区域矢量磁
势的角频率，由行波电流层概念知 ω０＝２πｆ，ｓ为滑
移比，ｊ为虚数单位。

根据上述条件，得出图３中各区域矢量磁位的
通解表达式为

Ａｉ（ｘ，ｙ）＝（Ｃｉｅ
ｋｙ＋Ｄｉｅ

－ｋｙ）ｅｊ（ωｎｔ－ｋｘ）

Ａ３（ｘ，ｙ）＝（Ｃ３ｅα
ｙ＋Ｄ３ｅ

－αｙ）ｅｊ（ωｎｔ－ｋｘ{ ）
ｉ＝１，２，４

（１４）
其中，Ｃｉ，Ｄｉ均为待定系数，α由式（１５）得到。

α＝ｋ
　

１＋
ｊμ０σ（ωｎ／ｋ－ｖ）

槡 ｋ （１５）

根据各区域之间的边界条件，得出图３中各区
域矢量磁势的表达式为

Ｂ２ｘ＝ｋ（Ｃ２ｅ
ｋｙ－Ｄ２ｅ

－ｋｙ）ｅｊ（ωｎｔ－ｋｘ）

Ｂ２ｙ＝ｊｋ（Ｃ２ｅ
ｋｙ＋Ｄ２ｅ

－ｋｙ）ｅｊ（ωｎｔ－ｋｘ{ ）
（１６）

其中，Ｃ２、Ｄ２为待定系数，由边界条件可以得到。
根据麦克斯韦求解方程，可以计算出涡流制动

力的表达式为

Ｆｘ＝
ｐｌ
２μ０∫

２

０
ＲｅＢ２ｘ（ｘ，－ｇ）Ｂ２ｙ（ｘ，－ｇ( )）ｄｘ

Ｆｙ＝
ｐｌ
４μ０∫

２

０
Ｂ２ｘ（ｘ，－ｇ）

２－ Ｂ２ｙ（ｘ，－ｇ）( )２ ｄ{ ｘ

（１７）
其中，ｌ表示涡流制动器装置的横向宽度，ｐ为制动
器的极对数，Ｆｘ为制动力，Ｆｙ为法向力，表示Ｂ２ｙ
的共轭复数。

由于交流励磁直线轨道涡流制动器的开槽结构，

导致气隙不均匀。引入卡特系数［１７］Ｋｃ来修正气隙ｇ。
ｇ′＝Ｋｃｇ （１８）

３　模型验证

准确、可靠的模型是制动性能研究和优化的基

础［２３］，因此本文建立了直线轨道涡流制动器的二维

有限元模型，对气隙磁场、电磁力进行了求解，并

搭建了等效实验平台，进行不同工况下的制动试验。

利用实验测试、有限元仿真模型验证了解析模型的

有效性。为了缩短计算时间，建立了直线轨道涡流

制动器的１／４模型，相关尺寸参数如表１所示，为
同时兼顾计算效率和计算精度，将初级绕组、初级

铁心以及周围的移动空气域的网格最大尺寸设置为

２ｍｍ、５ｍｍ、１０ｍｍ；外部空气域设置为 ２０ｍｍ。
有限元网格划分如图４所示［１６］。

表１　交流励磁直线轨道涡流制动器的尺寸参数

参数 参数值

初级铁心长度Ｌ／ｍｍ ３０６

初级铁心高度Ｈ／ｍｍ １１０

初级铁心轭部高度ｈ／ｍｍ ３５

初级铁心齿部宽度Ｗｔ／ｍｍ １４

初级铁心槽部宽度Ｗｓ／ｍｍ １１５

极对数ｐ １

极距 ／ｍｍ １５３

次级钢轨高度ｄ／ｍｍ ３０

真空磁导率μ０／（Ｈ／ｍ） ４π×１０－７

气隙长度ｇ／ｍｍ ４０

次级钢轨电导率σ／（Ｓ／ｍ） １×１０６

图４　交流励磁直线轨道涡流制动器有限元模型网格图

　　为了在有限的实验室空间内模拟直线轨道涡流
制动器的初次级间的线性运行，实验系统采用了圆

形钢轨和弧形绕组代替直线钢轨和初级绕组，用圆

形钢轨和弧形绕组的高速旋转运动来等效车载直线

绕组和钢轨间的直线运动，实验测试系统如图５所
示。实验测试中由驱动电机拖动圆形钢轨旋转，弧

形绕组固定于系统底盘上，安装了扭矩传感器和力

传感器分别用于测量制动力和法向力。

图５　交流励磁直线轨道涡流制动器等效实验系统

初级和次级之间气隙感应磁场是验证解析模型

有效性的关键参数，验证初级间气隙感应磁场分布

的准确性至关重要。将有限元模型获得的气隙磁通

量密度，与解析模型计算结果进行了比较，该涡流

制动器在ｆ＝２０Ｈｚ、Ｉ＝２０Ａ、ｇ＝６ｍｍ条件下的气
隙磁场分布如图６、图７所示。
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图６　交流励磁直线轨道涡流制动器在ｖ＝１０ｍ／ｓ、ｆ＝２０Ｈｚ、
Ｉ＝２０Ａ、ｇ＝６ｍｍ工况下气隙磁场分布

图７　交流励磁直线轨道涡流制动器在ｖ＝１００ｍ／ｓ、ｆ＝２０Ｈｚ、
Ｉ＝２０Ａ、ｇ＝６ｍｍ工况下气隙磁场分布

从图６、图７可以看出，在速度为１０ｍ／ｓ和１００
ｍ／ｓ的条件下，初级与次级之间的气隙磁场强度沿ｘ
方向上呈正弦变化。在有限元模型中的气隙磁场具

有更多的谐波磁场分量，谐波波峰和波谷的值对应

于初级铁心齿和槽的位置，这是由于磁场线主要集

中在磁阻较小的初级铁心齿上，导致了有限元计算

结果存在明显个的磁场波动。但是将有限元模型与

解析模型得到的气隙磁通密度结果进行对比，整体

变化趋势趋于一致，验证了解析模型的准确性。

在ｆ＝２０Ｈｚ、Ｉ＝２０Ａ、ｇ＝６ｍｍ工作条件下，
两种工况制动力和法向力随速度的变化曲线如图８
所示。其中工况１为行波磁场的方向与列车的运行
方向始终相同，制动器运行于电磁制动工况，工况

２为行波磁场的运行方向与列车的运行方向相反，
制动器的运行状态与列车运行速度相关，当列车行

进速度低于同步速度时，制动器运行于电动状态，

在列车速度达到同步速度后由推进力转变为制动力，

此时运行于发电制动状态。从图８（ａ）可以看出，随
着速度的增加，两种工况下的制动力都在低速时迅

速增大，到达临界值后，开始逐渐减小，临界速递

值分别为４０ｍ／ｓ和５０ｍ／ｓ。如图８（ｂ）所示，在电
磁制动工况下，法向力随着速度增加持续降低，而

工况２下的法向力呈现先增大，出现最大值后开始
减小的趋势。由解析法和有限元法获得的制动力和

法向力特性曲线变化趋势基本一致，进一步证明了

涡流制动器解析模型在制动性能研究的可靠性，为

对直线轨道涡流制动器的结构优化设计奠定了理论

基础。

图８　交流励磁直线轨道涡流制动器作用力随速度变化曲线

等效实验中测得的制动力在达到３０ｍ／ｓ后，并
没有出现减缓的趋势。其原因是，用旋转运动来等

效模拟直线运动时，存在连续制动的问题，圆形轨

道之前产生的涡流在消耗前参与了下一时刻的制动，
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导致圆形轨道温度的升高，钢轨温升导致了次级钢

轨电导率的降低，从而在高速时产生了比理论值稍

大的制动力。由于实验条件的限制，没有继续增加

运行速度，但所测得的０～３０ｍ／ｓ的速度域内证实
了了理论模型的有效性。

４　直线轨道涡流制动器的优化设计
本文采用多目标优化方法，选择临界速度下对

应最大制动力为优化目标，同时兼顾提升制动器应

用的速度域，即提高临界速度。如：

Ｆｍａｘ＝ｍａｘ｛Ｆ１，Ｆ２…，Ｆｎ｝

Ｖｍａｘ＝ｍａｘ｛Ｖ１，Ｖ２…，Ｖｎ{ ｝
（１９）

式中，Ｆｍａｘ为所示速度域中的最大值，Ｖｍａｘ为制动力
最大值出现时对应的临界速度。

由交流励磁直线轨道涡流制动器解析模型可知，

当系统工作条件（列车运行速度、气隙、励磁电流、

励磁频率）发生变化时，制动力的变化趋势会受影

响，本章将直线轨道涡流制动器初级铁心的总宽度

Ｈ、齿宽Ｗｔ，槽宽Ｗｓ，轭高ｈ以及初级线圈极距 作
为设计变量进行优化，各尺寸如图９所示。

图９　初级铁心优化尺寸示意图

在约束条件方面，由于转向架安装空间有限，

初级铁心的尺寸不宜过大，但尺寸太小会对制动力

产生较大影响，因此各设计变量在表１的基础上上
下波动约２０％。同时满足初级线圈极距与齿、槽宽
之间的尺寸关系，如：

６＝（Ｗｔ＋Ｗｓ） （２０）

在优化过程中还应该保证初级铁心的重量不会

增加，因为列车在高速运行时，簧下质量会极大程

度影响列车运行稳定性与乘坐舒适性，即保证初级

铁心厚度保持不变，如：

Ａｃ＝２×（Ｈ× －Ｗｓ×（Ｈ－ｈ）×６） （２１）
在确定好目标函数、设计变量、约束条件后，

需选择合适的多目标规划模型，本文采用 Ｐａｒｅｔｏ最
优法，将多目标问题转化成对 Ｐａｒｅｔｏ最优问题的方
法，可以在非支配解的基础上找到优化目标的最优

值，适用于多参数、多约束条件的多目标优化问题。

通过Ｉｓｉｇｈｔ和 Ｍａｔｌａｂ联合优化平台，使用 ＮＳＧＡＩＩ
优化算法，选择制动力和临界速度为输出目标函数，

制动器５个结构尺寸作为优化设计变量，最后设置

约束条件。根据经验值，取 ＮＳＧＡＩＩ中交叉概率、
交叉分布指数以及变异分布指数分别为０９、２０和
２０，如表２所示。

表２　ＮＳＧＡＩＩ参数表

种群

大小

进化

代数

交叉

概率

交叉分

布指数

变异分

布指数

优化迭

代次数

２００ ５００ ０９ ２０ ２０ １０００００

５　优化结果分析
基于上述解析模型与优化方法，此时对铁心的

结构参数优化实际上就转变为Ｐａｒｅｔｏ最优解的求解。
Ｐａｒｅｔｏ最优解被包括在 Ｐａｒｅｔｏ前沿里，基于建立的
Ｉｓｉｇｈｔ／Ｍａｔｌａｂ联合优化平台，一共进行了１０００００次
的优化迭代，在数据处理时每隔５０个点进行显示，
共选择出５０００个数据点，得到最大制动力 Ｆｍａｘ优化
历程如图１０所示。

图１０　最大制动力优化历程图

图１１　最大临界速度优化历程图

同理，最大临界速度 Ｖｍａｘ优化历程如图 １１所
示。根据Ｐａｒｅｔｏ前沿的定义，超过 Ｐａｒｅｔｏ点的值则
不可取，会被自动排除。

通过Ｉｓｉｇｈｔ软件对优化结果进行数据提取，共得
到一共１１５个 Ｐａｒｅｔｏ解，随后对所得的 Ｐａｒｅｔｏ解进
行后处理，最终得到的Ｐａｒｅｔｏ前沿如图１２所示。从
图知Ｐａｒｅｔｏ解集不仅收敛，而且具有十分良好的多
样性，且在优化过程中，目标函数最大制动力增加

的同时，临界速度减小，二者相互制约。因此综合

考虑，即保证制动力提升，也保证临界速度满足要

·３１·
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求，选择的优化解如表３所示。

图１２　优化后处理得到的Ｐａｒｅｔｏ前沿图

从表中可以看出，相较于原始初级铁心，优化

后的铁心的高度、轭高、槽宽有所增大，极距和齿

宽减小，优化后的交流励磁直线轨道涡流制动器最

大制动力从３５７Ｎ变为４６７Ｎ，提升了３０８％，最
大临界速度则从 ４０ｍ／ｓ提升至 ４３４ｍ／ｓ，增加了
８５％，制动性能得到提高。

表３　初级铁心原始模型与优化模型参数对比

原始模型 优化模型

高度Ｈ／ｍｍ １１０ １１６７

齿宽Ｗｔ／ｍｍ １４ １２６

槽宽Ｗｓ／ｍｍ １１５ １１６

极距 ／ｍｍ １５３ １４５２

轭高ｈ／ｍｍ ３５ ３９９

最大临界速度Ｖｍａｘ／（ｍ·ｓ
－１） ４０ ４３４

最大制动力Ｆｍａｘ／Ｎ ３５７ ４６７

　　制动器初始模型和优化后模型制动力波形如图
１３所示，优化前后制动力随速度的变化趋势没有改
变，但优化后制动力数值明显增加，临界速度值也

提升了，证明了优化结果的正确性。优化前后不同

气隙、励磁电流、励磁频率对制动力的影响趋势如

图１４～图１６所示，在不同工况下，制动力都随速度
增大先迅速增加，到达临界速度后缓慢下降，在相

同气隙、电流、频率条件下，优化后制动力明显增

加，但是临界速度并不随气隙大小和励磁电流幅值

而变化。

图１３　优化前后制动力随速度变化趋势

图１４　不同气隙优化前后制动力变化趋势

图１５　不同励磁电流优化前后制动力变化趋势

图１６　不同励磁频率优化前后制动力变化趋势

６　结　语
本文针对交流励磁直线轨道涡流制动器进行多

目标优化研究，在建立的涡流制动器解析模型的基

础上，对该涡流制动器本体结构进行优化设计。以

初级铁心的高度、齿宽、槽宽、轭高以及线圈极距

为设计变量，以最大化输出制动力和临界速度值为

优化目标，并以初级铁心的截面积为约束条件，通

过搭建的 Ｉｓｉｇｈｔ／Ｍａｔｌａｂ联合优化平台，使用二代非
支配排序遗传算法（ＮＳＧＡＩＩ）完成了涡流制动器的多
目标优化，获得最优 Ｐａｒｅｔｏ解集。综合考量后选择
最优初级铁心结构参数，优化结果表明，优化后的

涡流制动器最大制动力提升了３０８％，临界速度值
提高了８５％，为交流励磁直线轨道涡流制动器的优
化设计和应用奠定了理论基础。
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低齿槽转矩低温升电机技术研究与设计

金良宽１，２，高　宇１，２，洪　健１，２

（１．贵州航天林泉电机有限公司，贵阳 ５５００８１；２．国家精密微特电机工程技术研究中心，贵阳 ５５００８１）

摘　要：齿槽转矩影响电机的转动平稳性，温升影响电机自身绝缘可靠性，同时也影响系统工作运行环境。针对低
齿槽转矩低温升电机的需求，文章围绕低齿槽转矩、低温升等电机设计的关键技术，通过理论分析及有限元仿真优

化设计，研制出一款额定输出转矩不低于２５Ｎｍ，齿槽转矩不大于８０ｍＮｍ，机壳表面温度不大于３５℃的低齿槽转矩
低温升液冷电机，并通过试验数据验证了理论分析与仿真方法的准确性。相关工作为低齿槽转矩低温升液冷电机的

设计开发提供一定参考价值。

关键词：低齿槽转矩；低温升；液冷电机

中图分类号：ＴＭ３５１；ＴＭ３４１　　　　文献标志码：Ａ　　　　文章编号：１００１６８４８（２０２４）０６００１６０６
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作者简介：金良宽（１９８７），男，本科，高级工程师，研究方向为电机设计。

高　宇（１９９３），男，硕士，中级工程师，研究方向为电机结构设计。
洪　健（１９９３），男，硕士，中级工程师，研究方向为电机热设计。

０　引　言
电机作为高端装备精密转台的核心部件，低转

矩波动、低温升的液冷电机是运动系统精度保证的

关键所在，是支撑发展的重要基础部件。在伺服系

统中常规结构电机齿槽转矩、转矩波动、温升均无

法达到系统的苛刻要求。

因此，本文针对低齿槽转矩低温升液冷电机中

的关键技术［１－８］进行研究，突破国内外在低齿槽转

矩低温升电机设计技术、制造及测试技术等方面的

技术壁垒，同时相关技术也可推广应用到医疗设备、

高端机器人等其它高端核心装备领域，进一步突破

相关领域的核心技术，提高国产高端设备的自主创

新能力，促进先进科技成果在高端制造装备领域的

转化应用，加快国内高端装备产业升级换代和高质

量发展。

１　低齿槽转矩低温升电机技术研究
由于降低齿槽转矩通常会增大电机损耗，进而

对电机温升产生影响，在电机设计中同时满足低齿
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槽和低温升要求是非常困难的，因此，有必要开展

相关技术研究，寻找最优的组合方案来满足低齿槽

转矩和低温升的双重要求。

１１　低齿槽转矩电机设计技术研究

电机齿槽转矩影响因素主要有齿槽转矩、电枢

反应、制造及装配工艺水平。齿槽转矩是由于定子

开槽使得在一个磁状态内，极下磁阻发生变化引起

的振荡转矩，也称为磁阻转矩。齿槽转矩通常有麦

克斯韦张量法、虚位移法、磁通 －磁势绘图法以及
有限元法等，目前应用最广的是有限元法及虚位

移法。

在表贴式永磁同步电机中，假设电机定子铁心

所使用材料的磁导率为无穷大，在不通电条件下，

电机内产生的磁能可近似表示为转子磁钢与定子铁

心内孔气隙中的磁能累加，即

ｗ≈ｗｐｍ ＋ｗｇａｐ ＝
１
２μ０∫Ｂ

２ｄＶ （１）

式中，ｗ为磁能；ｗｐｍ为转子磁钢磁能；ｗｇａｐ为定子
铁心内孔气隙中的磁能；μ０为真空磁导率。

气隙磁通密度沿电枢表面的分布表达式为

Ｂθ，( )α ＝Ｂｒ（θ）Ｇ（θ，α） （２）

Ｇ（θ，α）＝
ｈｍ

ｈｍ＋ｇ（θ，α）
（３）

式中，Ｂｒ（θ）为永磁体剩磁磁密分布；ｈｍ为永磁体
厚度；ｇ（θ，α）为沿圆周上不同位置的有效气隙长
度；θ为位置角；α为某一指定电机定子铁心齿的中
心线与某一指定转子磁钢的中心线之间形成的夹角。

则齿槽转矩表达式为

Ｔｃｏｇ＝－

α
［
１
２μ０∫ＶＢ

２
ｒ（θ）Ｇ

２（θ，α）ｄＶ］ （４）

式中，θ为位置角。
将Ｂｒ（θ）与Ｇ（θ，α）分别采用傅里叶级数展开，

通过该公式计算可得到永磁同步电机齿槽转矩的解

析表达式为

Ｔｃｏｇ（α）＝
πＺＬａ
４μ０
（Ｒ２２－Ｒ

２
１）∑

!

ｎ＝１
ｎＧｎＢｒ（ｎｚ／２ｐ）ｓｉｎ（ｎｚα）

（５）
式中，ｚ为槽数；２ｐ为极数；Ｌα为铁心长度；Ｒ１和
Ｒ２分别为定子外径和转子轭内径；ｎ是使ｎｚ／２ｐ得到
整数的转数。

由式（４）可知，齿槽转矩与极槽配合、槽口宽
度、偏心距、转子磁钢极弧系数、转子磁钢厚度、

定子铁心槽倾斜角度及磁钢充磁方向等定转子参数

有关。本文主要从极槽配合、槽口宽度和偏心距、

斜槽角度等方面进行优化设计，达到降低齿槽转矩

的目的，保证电机运转平稳性。

１２　液冷电机设计技术研究

为了减小电机自身发热对电机绝缘和系统环境

温度的影响，电机定子的冷却主要通过电机壳体流

道中通入的冷却介质的流动将电机定子绕组及铁心

内产生的热量带走，实现对电机的冷却，起到较好

的散热效果。文章基于流体力学和传热学的理论基

础，开展电机温度场及电机内主要热源分布分析，

在机壳内部设计了冷却结构方案来对电机定子进行

冷却，建立三维温度场模型来进行冷却性能仿真，

分析冷却结构的散热效果。

１２１　控制方程
根据该电机所研究内容的具体特点，在数值模

拟中选用的数学模型基于下列假设：

ａ）流体为连续介质，流体的运动速度、压力和
密度等参数可以看做是坐标的连续参数；

ｂ）流体流动为定常流动。
在上述假设的基础上，得到适合本文数值计算

的基本控制方程：

质量守恒方程：

（ρｕ）
ｘ

＋（ρｖ）
ｙ

＋（ρｗ）
ｚ

＝０ （６）

动量守恒方程：

ρｕｊ
ｕｉ
ｘｉ
＝－ｐ
ｘｉ
＋
ｘｉ

μ
ｕｉ
ｘｊ
＋
ｕｊ
ｘ( )[ ]

ｉ
－２３


ｘｉ

μ
ｕｊ
ｘ( )

ｊ

（７）
能量守恒方程：

（ρｕＴ）
ｘ

＋（ρｖＴ）
ｙ

＋（ρｗＴ）
ｚ

＝
ｚ
（
ｋ
ｃｐ
Ｔ
ｘ
）＋


ｙ
（
ｋ
ｃｐ
Ｔ
ｙ
）＋
ｚ
（
ｋ
ｃｐ
Ｔ
ｚ
） （８）

１２２　湍流模型
在实际的工程应用中，使用较多的是一下四个

方程模型，即 Ｓｔａｎｄａｒｄｋ
$

模型、ＲＮＧｋ
$

模型、

Ｒｅａｌｉｚａｂｌｅｋ
$

模型和ＳＳＴｋω模型。
ａ）Ｓｔａｎｄａｒｄｋ

$

湍流模型

Ｓｔａｎｄａｒｄｋ
$

湍流模型通常适用在同壁面有一定

距离的湍流区域，其基本输运方程为

ρ( )ｋ
ｔ

＋
ρｋｕ( )ｉ
ｘｉ

＝
ｘｊ

μ＋
μｔ
α( )
ｋ

ｋ
ｘ[ ]

ｊ
＋Ｇｋ＋Ｇｂ－

ρε－ＹＭ＋Ｓｋ （９）

( )ρε
ｔ

＋
ρεｕ( )ｉ
ｘｉ

＝
ｘｊ

μ＋
μｔ
α( )
ε

ε
ｘ[ ]

ｊ
＋

Ｃ１ε
ε
ｋ Ｇｋ＋Ｃ３εＧ( )ｂ －Ｃ２ερ

ε２
ｋ＋Ｓε （１０）
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ｂ）ＲＮＧｋ
$

湍流模型

ＲＮＧｋ
$

湍流模型通常要考虑旋转部件对液体

流动的影响。在Ｃ１
$

计算过程中通常要将主流的时

均应变率 Ｓｉ，ｊ考虑在内，如此 Ｃ１
$

的值与流动和

空间坐标均相关。

Ｃμ＝００８５，Ｃ１ε＝１４２－
η
－
１－η

－
／η( )０

１＋βη
－３
，Ｃ２ε＝１６８

（１１）

αｋ＝０７１７９，αε＝０７１７９，η
－
＝Ｓｋ
ε
，Ｓ＝（２Ｓｉ，ｊＳｉ，ｊ）

１／２

（１２）

η０＝４３８，β＝００１５，Ｓｉ，ｊ＝
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ｃ）Ｒｅａｌｉｚａｂｌｅｋ
$

湍流模型

Ｒｅａｌｉｚａｂｌｅｋ
$

湍流模型可准确评估平板与圆柱

射流之间发散比率。其输运方程为：


ｔρ

( )ｋ＋
ｘｉ

ρｋｕ( )ｊ ＝

ｘｉ

μ＋
μｔ
α( )
ｋ

ｋ
ｘ[ ]

ｊ
＋Ｇｋ＋Ｇｂ－

ρε－ＹＭ＋Ｓｋ （１４）


ｔ

( )ρε ＋ｘｊ
ρεｕ( )ｊ ＝


ｘｊ

μ＋
μｔ
α( )
ε

ε
ｘ[ ]

ｊ
＋ρＣ１Ｓε－

ρＣ２
ε２

ｋ＋槡νε
＋Ｃ１ε

ε
ｋＣ３εＧｂ＋Ｓε （１５）

ｄ）ＳＳＴｋω湍流模型
采用Ｓｔａｎｄａｒｄｋω湍流模型修正可得到ＳＳＴｋω

湍流模型。
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＋Ｇω－Ｙω＋
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１２３　计算模型的假设与分析

ａ）计算模型的基本假设
在进行电机冷却结构流场分析时，为提高运算

效率，在不影响仿真准确度的前提下，对仿真模型

作出以下假设：

①假设电机内部产生的大部分热量将被冷却流
体带走，只有少部分是通过电机壳等其他部分带走；

②对于电机定子铁心和机壳之间的装配间隙，
由于其对冷却结构温度场的影响不大，因此忽略其

接触热阻；

③假设电机内各部件的材料参数不随温度发生
变化，如导热系数、散热系数等；

④假设冷却流体为不可压缩流体，且流体的流

动类型为定常流动；

⑤假设电机内部的空气为等温体，并对其进行
等效简化处理。

ｂ）边界条件
进口为流量进口，ｍ＝００６６７ｋｇ／ｓ，温度为２９３

Ｋ；出口为压力出口，出口压力为１０１３２５Ｐａ；壁面
绝热，采用无滑移速度条件；ＴｕｒｂｕｌｅｎｔＩｎｔｅｎｓｉｔｙ＝
５％；方程的离散格式采用二阶迎风，压力与流速的
耦合选用ＳＩＭＰＬＥＣ算法，当仿真结果的最大温度残
差曲线接近于平直且所有残差都小于１０－６，此时可
以认为达到收敛。其流动状态为湍流，因此在计算

过程中将采用湍流模型中的标准 Ｋｅｐｓｉｌｏｎ模型，将
水作为不可压缩流体处理。

ｃ）液冷电机冷却结构设计
液冷电机采用定子机壳上设置冷却水道，通入

一定流量和压力的冷却液，定子电枢绕组和铁心损

耗产生的热量通过壳体流道中流动的冷却液带走，

电机一侧设置进水口与出水口，其中进、出水口中

间的水道为封闭的，水冷流道采用进口窄出口宽，

并且流道从进口到出口采用一定的坡度，整个流通

面积随着流道不断增加，类似于一个扩压器，具有

结构简单，换热充分，流阻小，流动状态稳定等优

点。电机冷却流道的进出口位于电机的两端，当外

界的冷却液从电机冷却流道进口流入水道，沿着轴

向水道进行“之”字形流动，依次流经各个轴向水

道，将电机内定子电枢产生的热量迅速带走，然后

从冷却流道出口流出，流回冷却水箱，往复循环，

电机始终保持在一定温度内安全运行，保证电机运

行的可靠性。

电机流道结构优化后形状如图１所示。

图１　电机冷却流道结构

通过设置流量、流道宽度、深度等冷却参数，

以电机温升为目标，开展参数化仿真分析，最终确

定最优的冷却流道结构尺寸，保证电机机壳表面温

度不大于３５℃的要求。

１３　电机结构尺寸选择

电机设计时，电机性能主要由线负荷 Ａ与气隙
磁密基波幅值 Ｂδ决定，定转子的主要尺寸关系
如下：
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ＣＡ＝
Ｄｉ１

２Ｌｅｆ
Ｐ′／ｎ＝

６１
αＫＮｍＫｄｐＡＢδ

（１８）

式中：ＣＡ为常数；Ｄｉ１为定子铁心内径，单位 ｍｍ；
Ｌｅｆ为铁心的有效长度，单位ｍｍ；Ｐ′为计算功率，单
位Ｗ；ｎ为转速，单位 ｒ／ｍｉｎ；ａ为转子磁钢的极弧
系数；ＫＮｍ为气隙磁场波形系数；Ｋｄｐ为电枢绕组系
数；Ａ为线负荷；Ｂδ为电机定子与转子气隙磁密的
基波幅值。

由上述计算公式，如果约束了外径及轴向尺寸，

电磁设计时如果设计过高的线负荷，会使定子电枢

的去磁效应明显，电枢嵌入的铜线过多，增加铜耗，

进而增大了温升，降低电机可靠性。电磁设计时如

果过高的气隙磁密基波幅值会增加转子磁轭及定子

铁心齿部和轭部上的饱和程度，尤其是大幅度增大

定子齿部饱度，同时也增大了定子铁心铁耗，进而

降低电机效率，增大了电机温升。因此，在设计高

过载特性的电机时，应合理考虑电负荷和磁负荷的

分配，适当减小电负荷和增大磁负荷。

２　电机有限元仿真分析

２１　电机结构参数

根据前文所研究的结果，为了验证齿槽转矩以

及电机温升各种因素，根据电机设计思想，选取的

电机主要结构参数如表１所示。
表１　电机结构参数

参数 参数值 参数 参数值

铁心外径／ｍｍ １８０ 磁钢牌号 Ｎ５０Ｈ

铁心长度／ｍｍ ３５ 转子磁轭 １０＃

定子裂比 ０７２２ 磁钢长度／ｍｍ ３７

冲片材料 ３５ＷＷ３００ 气隙／ｍｍ １

２２　主要电磁性能分析

根据上表中电机的结构参数，开展电机的电磁

性能分析。

图２为常温下电机的空载反电动势仿真波形，
从图中可以看出，线反电势为１１７Ｖｐｋ。

图２　空载线反电动势

图３为空载运行时相反电势的谐波分解结果，３
次谐波 ＴＨＤ为 １４％，而其他谐波分量接近于零，
反电势波形比较正弦。

图３　空载线反电动势Ａ相感应电动势ＦＦＴ分解结果

图４为采用电压源仿真的转矩波形图，转矩为
２５Ｎｍ，转矩波动为０２４％。

图４　额定转矩仿真波形

图５为额定转矩下的电机三相电流波形，电流
为３７Ａ，电流波形正弦性较好。

图５　额定电流仿真波形图

图６为峰值转矩仿真结果，其值为５１０７Ｎｍ，
转矩波动为０３７％。

图６　峰值转矩仿真波形
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２３　转矩波动分析

针对电机转矩波动文章主要从极槽配合、磁钢

偏心距、定子槽口宽度、定子斜槽角度等参数进行

研究与分析，首先开展极槽配合分析，由图７可知
分数槽集中绕组结构具有较小的转矩波动，以及较

好嵌线操作性，考虑到转矩波动要求，通常要选择

在一个齿距内电机定转子所产生的齿槽转矩的周期

数尽量多的极槽配合，因此，选择４４极５４槽作为
本电机极槽配合的基本方案。

图７　不同极槽配合与转矩波动关系

根据电机性能要求，选取表贴式外转子结构，

然后对转子磁钢偏心距、定子槽口、定子斜槽等影

响转矩波动的结构参数进行优化，具体分析结果如

图８～１０所示。

图８　不同偏心距与转矩波动关系

图９　不同槽口宽度与齿槽转矩关系

由图８可知随着削极偏心距的增加，转矩波动
呈下降趋势；由图９可知随着斜极角度的增加，齿
槽转矩线降低后增加，由图１０可知槽口大小对齿槽
转矩的影响并不是呈线性关系的，同时槽口太大或

图１０　不同斜槽角度与齿槽转矩关系

太小会影响下线的工艺性。但是磁钢削极偏心距和

斜极角度增加，会降低电机的平均转矩，若要提高

平均转矩，需要增大电机电流及电机损耗，进而造

成电机温升增大，因此需要综合电机技术指标要求

及定转子其他设计参数设计值来确定磁钢削极偏心

距和斜极角度，偏心距选择５５ｍｍ，槽口选择２ｍｍ
及斜槽角度选择０６°。

２４　电机冷却性能分析

电机温度分析网格剖分模型如１１所示，采用全
局六面体网格，给定子铁心和绕组赋予热源，为避

免回流，把出口段延长，采用流量进口和压力出口，

采用ＳＳＴＫＷ湍流模型的进行分析，另外采用二阶
迎风格式。

图１１　电机温度分析网格模型

在额定工况下，对定子各部分施加相应的热流

密度和边界条件，进而对电机的变截面轴向水冷结

构进行冷却性能分析。绕组和定子铁心上分别添加

铜耗（４１７４４Ｗ）、铁耗（３９３Ｗ），环境温度设置为
２２℃，冷却水入口温度为２０℃，流量为４Ｌ／ｍｉｎ。
当电机运行达到稳定状态时，得到整体的温度场分

布、电机本体的温度分布以及定子绕组的温度分布

分别如图１２所示。
从上图可以看出，对低温升液冷电机系统采用

变截面轴向强制水冷结构时，电机的最高温度为３１０
Ｋ，相对环境温度温升为１７ｋ，整机温升极低，可以
保障电机绕组绝缘和磁钢磁性能不被破坏。从分析

结果可以看出，变截面轴向强制水冷结构冷却效果

明显，大大改善绕组的温度分布，最高温度发生在

定子绕组端部，中部温度较低；同时也可以看出电

机的出口侧温度明显高于进口侧温度，从而能够保
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证电机在相应工况下运行时安全可靠。

图１２　温度分布结果

３　试验验证
根据电机理论分析及仿真计算结果，设计并制

造了一台额定转矩为２５Ｎ·ｍ，功率为１ｋＷ的低齿
槽转矩低温升电机。实物如图１３所示。

图１３　电机实物图

为了确认电机实物性能达成情况，搭建了电机

的对拖试验台和齿槽转矩试验台，如图１４所示。
电机通过水冷装置通入５Ｌ／ｍｉｎ的冷却水，水

温为２０℃，控制电机在额定转速下运行。图１５为
加载运行时电机相电流与电机输出转矩的关系曲线，

从图中可以看出电机输出转矩与相电流具有良好的

线性度，电机电磁材料饱和程度低，电机输出特性

良好，有利于系统精确控制，且与仿真结果仿真结

果基本一致，仿真结果具备一定的参考意义。

图１６为机壳及绕组温度随时间变化曲线，由图
中可以看出，电机在运行３５分钟后温度达到稳态，
电机绕组温度最高达到４３６℃，机壳最高温度达到
１９８℃，机壳温升最高１４℃，实测值与仿真结果
仿真结果基本一致，仿真结果具备一定的参考意义。

图１４　试验台实物图

图１５　实测转矩－电流曲线

图１６　实测温度－时间曲线

齿槽转矩设备带动被测电机以０１ｒ／ｍｉｎ的转速
正向运行，实测齿槽转矩如图１７所示，由图可知，
齿槽转矩为７５ｍＮｍ。

（下转第２９页）

·１２·



　第５７卷
２０２４年

　第６期
６月 ＭＩＣＲＯＭＯＴＯＲＳ

Ｖｏｌ５７．Ｎｏ６
Ｊｕｎ２０２４

基于改进 ＰＷＭ的低开关频率 ＳＰＭＳＭ电流纹波抑制
王永棋１，韩剑波１，刘亚男１，刘　轶２，骆　攀１，３，玉佰强３

（１．中国核动力研究设计院 核反应堆系统设计技术重点实验室，成都 ６１０２１３；２．海装北京局驻北京地区第六军代表室，
北京 １０００９４；３．华中科技大学 人工智能与自动化学院，武汉 ４３００７４）

摘　要：传统ＳＶＰＷＭ由于其电压利用率高等优点被广泛应用在电机控制中，然而随着开关频率的降低，输出电流
纹波会加剧，其将面临系统损耗增加、输出转矩脉动等问题，对系统稳定性和动态性能带来不利影响。针对这一问

题，本文提出了一种基于改进混合ＰＷＭ的电流纹波抑制策略。通过构建静止坐标系下的电流纹波矢量模型，分析
了低开关频率下的纹波加剧的原因。通过分析电压矢量作用时间和顺序与电流纹波之间的关系，选取了两种能够抑

制电流纹波的开关序列。通过在线计算不同序列的电流纹波并根据结果切换输出，实现了对低开关频率下电流纹波

的有效抑制。搭建了实物实验平台，实践验证了该抑制策略的有效性和可行性。
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０　引　言
ＰＷＭ逆变器作为电力电子和电能变换技术中的

核心设备之一，在当前的工业应用中具有重要地位。

ＰＷＭ逆变器的特点包括输出容量大、易于获得电源
等，在变速驱动器（ＶＳＤ）、不间断电源（ＵＰＳ）以及
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新能源发电等领域得到广泛应用，被工业界认可为

电力电子逆变器实现的主流方式。

由于逆变器在低开关频率运行时，能够有效减

小开关损耗，延长功率器件的使用寿命，因此高可

靠性要求的设备通常运行于低开关频率下，特别是

大功率的设备。为了降低开关损耗和散热压力，提

高整体效率，需要降低开关频率。传统 ＳＶＰＷＭ由
于其电压利用率高等优点被广泛应用在电机控制中，

然而随着开关频率的降低，输出电流纹波会加剧。

进而导致系统损耗增加、输出转矩脉动，对电流控

制及转子位置估计带来不利影响。

目前有许多国内外学者对低开关频率下的

ＰＭＳＭ电流谐波抑制问题进行了分析与讨论［１，２］，一

类是对电流环控制器进行直接的补偿。贾诚利提出

了一种基于电机的有限元模型参数，训练并搭建了

转矩观测器模型，然后利用其观测到的转矩信息设

计得到谐波补偿电流［３］。该类方法原理简单，但受

逆变器开关频率的限制，难以保证高次谐波的注入

精度，且谐波提取方法的准确性和实时性难以保证。

另一类方法从调制方式入手，通过直接改变调制方

式减小输出电流谐波。这类方法可以基于频域或者

时域实现。频域上的方法旨在消除部分次数的谐

波［４－７］。齐昕提出的采用的特定次谐波消除脉宽调

制策略（ＳｅｌｅｃｔｉｖｅＨａｒｍｏｎｉｃＥｌｉｍｉｎａｔｉｏｎＰＷＭ，ＳＨＥＰ
ＷＭ），通过对电压波形做傅里叶级数展开，设其基
波幅值等于期望值、特定次数的谐波幅值为零，根

据求解结果控制开关角，即可消除特定次数的谐

波［４］。但频域上的分析通常涉及到复杂的超越方程

求解，这意味其无法实现在线运算，实时性较差。

对于时域上对电流纹波的抑制。王岳东提出将输出

电流拆分为基波电流和高频谐波电流，将其投影在

两相静止坐标系上，通过拆分和组合有效电压矢量，

实现了在不提高开关频率的前提下降低电流纹波［８］。

徐成则更进一步引入了混合调制的思想，将空间矢

量的各扇区进一步划分为多个子扇区，再对所有可

用的电压序列遍历，得到每个区域内对应的电流纹

波最小的电压序列［９］。在实际控制时，采用查表的

方式选用纹波最小的调制方式。

通过上述的参考文献可以发现，目前的方法针

对低开关频率下输出电流的纹波抑制有很多方法，

但是并未有时域上的方法能够结合混合ＰＷＭ下的电
压序列与能量损耗进行系统性的分析，从而导致最

小电流纹波和最小能量损耗不能兼得。为了克服传

统方法的不足，实现对电流纹波的抑制，本文提出

了一种基于改进混合ＰＷＭ的电流纹波抑制策略。首
先，构建了静止坐标系下的电流纹波矢量模型，说

明了低开关频率下的纹波加剧的原因。然后分析了

基本电压矢量的作用顺序和时间分配对电流纹波的

影响，并选取了两种候选的开关序列。最后通过在

线计算两种候选的开关序列的电流纹波，并根据纹

波大小进行切换输出，从而实现了对电流纹波的抑

制。最后，通过仿真和实验对该调制方法做出了进

一步的验证。

１　电流纹波的矢量模型和影响因素
分析

　　三相两电平电压源逆变器（ＶｏｌｔａｇｅＳｏｕｒｃｅＩｎｖｅｒｔ
ｅｒ，ＶＳＩ）由六个开关管构成，三个桥臂共能构成两个
零序矢量和六个有效矢量。这些矢量划分了六个扇

区，如图１所示。

图１　ＶＳＩ的８个电压矢量

为了方便分析电流纹波的产生过程，将 ＶＳＩ输
出的斩波电压等效为正弦基波电压和高频谐波电压。

以Ａ相为例，正弦基波电压等于基波电流在电机绕
组电感、电阻中产生的压降与反电动势之和，高频

谐波电压等于电流纹波在绕组电感和电阻中的压降，

输出电压 Ｖａｓ由基波电压 Ｖａｆ与高频谐波电压 Ｖａｈ构
成，定子电流 ｉａｓ也可分为基波电流 ｉａｆ与电流纹波
ｉａｈ。因此有

Ｖａｓ＝Ｒｓｉａｓ＋Ｌｓ
ｄｉａｓ
ｄｔ＋ｅａ （１）

Ｖａｆ＝Ｒｓｉａｆ＋Ｌｓ
ｄｉａｆ
ｄｔ＋ｅａ （２）

式（１）减去式（２）即可得到高频分量的电压方程，为
了简化分析，忽略电阻压降的影响，得到：

Ｖａｈ＝Ｒｓｉａｈ＋Ｌｓ
ｄｉａｈ
ｄｔ≈Ｌｓ

ｄｉａｈ
ｄｔ （３）

将其转换到αβ坐标系上，得到

Ｖαβｈ＝Ｌｓ
ｄｉαβｈ
ｄｔ （４）

对式（４）左右两侧同时对时间进行积分，可以得到每

·３２·
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个基本电压矢量作用下产生的电流纹波矢量的计算式

（５），其在αβ坐标系下的几何含义如图２（ａ）所示。
ｉαβｈ＝（Ｖｎ－Ｖｒｅｆ）Ｔｎ／Ｌｓ （５）

式中，Ｖｎ（ｎ∈［０，７］）为基本电压矢量，Ｔｎ为基本
电压矢量对应的作用时间。

图２　误差电压与电流纹波矢量图

为了提高电流环带宽，本文基于双更新模式进

行分析。以ＳＶＰＷＭ的扇区Ｉ为例，设矢量 Ｖ０、Ｖ１、
Ｖ２和Ｖ７的作用时间分别为 Ｔｚ／２、Ｔ１、Ｔ２和 Ｔｚ／２，且
Ｔｓ＝Ｔｚ＋Ｔ１＋Ｔ２。根据式（５）可以得到其对应的电流
纹波矢量ｉ０ｈ、ｉ１ｈ、ｉ２ｈ和ｉ３ｈ，如：

ｉ００ｈ＝０５·
（０－Ｖｒｅｆ）Ｔｚ

Ｌｓ

ｉ０１ｈ＝
（Ｖ１－Ｖｒｅｆ）Ｔ１

Ｌｓ

ｉ０２ｈ＝
（Ｖ２－Ｖｒｅｆ）Ｔ２

Ｌｓ

ｉ０３ｈ＝０５·
（０－Ｖｒｅｆ）Ｔｚ

Ｌ

















ｓ

（６）

为了更直观地分析和对比，根据式（６）将对应的
电流纹波矢量绘制在αβ坐标系上。并以电流纹波矢
量离原点Ｏ最远的距离为半径，以原点 Ｏ为圆心作
圆，绘制一条反映最大电流纹波的等纹波线，如图２
（ｂ）所示，等纹波线半径越大，代表电流纹波越大。

不难发现，当开关频率较高时，基本电压矢量的

作用时间短，等纹波线靠近原点，即整体电流纹波

小；当开关频率较低时，电压作用时间变长，等纹波

线远离原点，即整体电流纹波增大。因而在低开关频

率下电流纹波的影响会加剧，改善电流纹波的需求更

为迫切。

２　开关序列的选取与电流纹波大小对
比分析

　　ＳＶＰＷＭ下开关频率对电流纹波的影响主要体现
在其对各基本电压矢量作用时间的影响，这说明基

本电压矢量作用时间的大小直接与电流纹波相关。

因此，在开关频率与合成电压矢量不变的前提下，

可以尝试通过拆分和移动基本电压矢量，使其作用

时间改变，从而对电流纹波产生影响。

首先确定电压矢量合成方式的两个前提：

（１）为了保证整体平均开关频率不增加，每个开
关周期内，三相总开、关次数需为六次。可以每相各

开关一次，也可以三相分别开关零次、一次和两次。

（２）为了保证不同电压合成方法切换时不产生额
外的开关动作，起始和结束时的电压矢量为同一个。

同时为了在不同扇区切换时也不产生额外开关动作，

本文采用电压矢量Ｖ０（０００）作为每个ＰＷＭ周期的起
始和结束电压矢量。

根据上述两个前提，可以得到三种参考电压矢量

合成方式，依次将其成为序列一、序列二和序列三，

如图３所示。

图３　三种参考电压矢量合成方式

序列一通过对 Ｖ０的作用时间在零电压矢量整体
作用时间中的占比ｋ１做出调整来改变电流纹波大小，
如图 ３（ａ）所示。由式（５）得到序列一的电流纹波矢
量计算式（７）。为了直观地展现序列一改变电流纹
波的方式，将不同的Ｖｒｅｆ和ｋ１下的电流纹波矢量绘制
在αβ坐标系下，如图 ４所示。可以看到，在图 ４
（ａ）中，ｋ１值的增大会加剧电流纹波，而在图４（ｂ）
中，则会抑制。

图４　序列一的作用时间示意以及不同情况下电流纹波

与ｋ１关系图

·４２·
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ｉ１０ｈ＝（０－Ｖｒｅｆ）ｋ１Ｔｚ／Ｌｓ
ｉ１１ｈ＝（Ｖ１－Ｖｒｅｆ）Ｔ１／Ｌｓ
ｉ１２ｈ＝（Ｖ２－Ｖｒｅｆ）Ｔ２／Ｌｓ
ｉ１３ｈ＝（０－Ｖｒｅｆ）（１－ｋ１）Ｔｚ／Ｌ










ｓ

（７）

序列二通过改造有效电压矢量Ｖ１来改变电流纹
波大小。同理可得式（８），在不同条件下，ｋ２值的增
大同样既可能加剧也可能抑制电流纹波。

ｉ２０ｈ＝（０－Ｖｒｅｆ）Ｔｚ／Ｌｓ
ｉ２１ｈ＝（Ｖ１－Ｖｒｅｆ）ｋ２Ｔ１／Ｌｓ
ｉ２２ｈ＝（Ｖ２－Ｖｒｅｆ）Ｔ２／Ｌｓ
ｉ２３ｈ＝（Ｖ１－Ｖｒｅｆ）（１－ｋ２）Ｔ１／Ｌ










ｓ

（８）

不同于序列一和序列二，序列三使用了三个有效

电压矢量和一个零电压矢量。将序列一和序列三的电

流纹波矢量绘制在同一坐标系下进行比较，如图 ５所
示。红色线是序列一的电流纹波，轨迹为ＯＡＢＣ，紫
色线是序列三的电流纹波，轨迹为ＯＡ′ＤＥ。

对于相同的参考电压矢量，设序列一 Ｖ０／７、Ｖ１
和Ｖ２的作用时间分别为 Ｔ１０、Ｔ１１和 Ｔ１２，序列三的
Ｖ０、Ｖ１、Ｖ２和Ｖ３的作用时间分别为Ｔ３０、Ｔ３１、Ｔ３２和
Ｔ３３。根据矢量合成原理有
｜Ｖ１｜Ｔ１１＋｜Ｖ２｜Ｔ１２ｃｏｓ（π／３）＝｜Ｖ１｜Ｔ４１＋

　　　　　｜Ｖ２｜Ｔ４２ｃｏｓ（π／３）－｜Ｖ３｜Ｔ４３ｃｏｓ（π／３）

｜Ｖ２｜Ｔ１２ｓｉｎ（π／３）＝｜Ｖ２｜Ｔ４２ｓｉｎ（π／３）＋

　　　　　｜Ｖ３｜Ｔ４３ｓｉｎ（π／３










）

（９）
根据式（９）以及 Ｔｓ＝Ｔ１０＋Ｔ１１＋Ｔ１２＝Ｔ３０＋Ｔ３１＋Ｔ３２＋

Ｔ３３，可以得到
Ｔ１０＝Ｔ３０＋Ｔ３３
Ｔ１１＝Ｔ３１－Ｔ３３
Ｔ１２＝Ｔ３２＋Ｔ

{
３３

（１０）

令序列一的Ｖ０作用时间等于Ｔ３０，则序列一的Ｖ７
作用时间为Ｔ１０－Ｔ３０＝Ｔ３３从而有｜ＯＡ｜＝｜ＯＡ′｜，
并且因为Ｔ１１＜Ｔ４１，所以｜ＯＢ｜＜｜ＯＤ｜。

由以上分析可知，序列一的 Ｖ７作用时间与序列
三的Ｖ３作用时间相等，由图５所示，并根据余弦定
理可以得到误差电压矢量关系。

Ｖ３－Ｖｒｅｆ ＝

Ｖｒｅｆ
２＋ Ｖ３

２－２Ｖｒｅｆ Ｖ３ ｃｏｓθｖ３＿槡 ｒｅｆ （１１）
式中，θｖ３＿ｒｅｆ是矢量Ｖｒｅｆ和Ｖ３的夹角，且π／３＜θｖ３＿ｒｅｆ＜
２π／３。

又因为 Ｖ３ ≥ Ｖｒｅｆ，可以得到 Ｖ３－Ｖｒｅｆ ＞
Ｖｒｅｆ，从而根据式（５）知道 ｜ＯＣ｜＜｜ＯＥ｜。综
上可得，序列一总是存在电流纹波比序列三小的情

况，从而本文不采用序列三。

图５　序列一和序列三的电流纹波矢量比较

序列一和序列二的电流纹波在不同调制比 ｍｉｎｄ
下以及不同的 ｋ１、ｋ２取值下有着不同大小关系。如
图６所示，对于相同的 Ｖｒｅｆ，当 ｋ１＝ｋ２＝０５时，序
列一的电流纹波随着 ｍｉｎｄ的增大而加剧，序列二则
相反。而当二者ｍｉｎｄ相同时，ｋ１和ｋ２的取值同样会影
响到序列一和序列二之间的电流纹波大小关系。因

而，可以综合这两种序列，通过在不同的工况下选

择合适序列和ｋ１、ｋ２，使电流纹波始终保持最小。

３　基于改进混合 ＰＷＭ的电流纹波
抑制
　　由于在低开关频率下，一个控制周期电机能转
数十电角度，因而需要考虑反电动势的影响。也就

是说，参考电压矢量应该随着反电动势转动。当参

考电压矢量转动时，误差电压矢量也随之变化。

在前面的讨论中使用电流纹波的最大值来衡量

纹波大小，为了体现电流纹波的功率，并便于整体

考虑，这里引入电流纹波均方根值用于评估电流纹

波大小［１０］。以序列一为例，这里仅考虑载波上升

段，并假设转速 ωｅ＞０，其他情况同理可得。αβ坐
标系下的一个控制周期电流纹波ＲＭＳ值定义如下

ＲＭＳＳＥＱ１ ＝
∫
Ｔｓ

０
ｉαβｈ（ｔ）

２ｄｔ

Ｔ槡 ｓ
（１２）

其中，

ｃａｓｅ１：ｔ∈［ｋｚＴｚ，ｋｚＴｚ＋Ｔ１］

ｉαβｈ（ｔ）＝－ＶｒｅｆＴｒｏｔａｎｅ（ｔ）／Ｌｓ
ｃａｓｅ２：ｔ∈［ｋｚＴｚ，ｋｚＴｚ＋Ｔ１］

ｉαβｈ（ｔ）＝（－ＶｒｅｆＴｒｏａｎｅ（ｔ）＋Ｖ１（ｔ－ｋｚＴｚ））／Ｌｓ
ｃａｓｅ３：ｔ∈［ｋｚＴｚ，ｋｚＴｚ＋Ｔ１］

ｉαβｈ（ｔ）＝（ＶｒｅｆＴｒｏｔａｔｅ（ｔ）＋Ｖ１Ｔ１＋Ｖ２（ｔ－ｋｚＴｚ－Ｔ１））／Ｌｓ
ｃａｓｅ４：ｔ∈［ｋｚＴｚ，ｋｚＴｚ＋Ｔ１］

ｉαβｈ（ｔ）＝（－ＶｒｅｆＴｒｏｕｔｅ（ｔ）＋ＶｒｅｆＴｓ）／Ｌｓ
（１３）

Ｔｒｏｔａｔｅ（ｔ）＝（ｅ
ｊωｅ（ｔ－Ｔｓ／２）－ｅｊωｅＴｓ／２）／（ｊωｅ） （１４）

·５２·



５７卷

图６　ｋ１＝ｋ２＝０５时序列一和序列二在不同调制比下的

电流纹波矢量：ｍｉｎｄ＿ａ＜ｍｉｎｄ＿ｂ以及在相同调制比下

序列一和序列二取不同ｋ１和ｋ２值时的电流纹波矢量

直接由式（１２）、式（１４）求解电流纹波均方根计
算量太大，难以在线求解，需进行简化运算，对

Ｔｒｏｔａｔｅ（ｔ）幂级数展开，并保留二阶，如下

Ｔｒｏｔａｔｅ（ｔ）＝∑
∞

ｎ＝１

ｊωｅ ｔ－
Ｔｓ( )( )２

ｎ

ｊωｅ·ｎ！
－∑

∞

ｎ＝１

ｊωｅＴｓ( )２

ｎ

ｊωｅ·ｎ！
≈

ｔ＋
ｊωｅｔ（ｔ－Ｔｓ）

２ 　　　　 （１５）

由于Ｖ１和Ｖ２的幅值一样，设为 Ｖｍ，Ｖｒｅｆ可以用
Ｔ１，Ｔ２，Ｔｓ以及Ｖｍ表示。且因为Ｔｓ和Ｖｍ是常数，ωｅ
在一个控制周期内可以认为是不变的，所以ＲＭＳＳＥＱ１
可以表示为ｋ１的函数。令

ｆ１（ｋ１）＝ＲＭＳ
２
ＳＥＱ１＝

Ｖ２ｍ
１２０Ｌ２ｓＴ

２
ｓ
（Ｑ１０＋Ｑ１１ｋ１＋Ｑ１２ｋ

２
１）

（１６）
其中，Ｑ１０、Ｑ１１和Ｑ１２在一个控制周期内可以认为是
不变的，其表达式如式（１７）至式（１９）。

当ｆ１（ｋ１）取最小值时，则电流纹波均方根最小。
由式（１６）和式（１９）可知，对于某个给定的参考电压
矢量来说 ｆ１（ｋ１）是个开口向上的抛物线，为求 ｆ１
（ｋ１）最小值，需要对ｋ１求导，如式（２０）。

Ｑ１０＝５Ｔ
４
１（ 槡８＋３３Ｔ２ωｅ）＋Ｔ

２
２（４０Ｔ

２
２－８０Ｔ２Ｔｓ）＋

１０Ｔ３１（－８Ｔｓ 槡＋３３Ｔ
２
２ωｅ＋Ｔ２（ 槡８－２３Ｔｓωｅ））＋

Ｔ１Ｔ２［－１８０Ｔ２Ｔｓ 槡＋５３Ｔ
３
２ωｅ－１０Ｔ

２
２

（ 槡－１４＋３Ｔｓωｅ）］＋Ｔ
２
１［－１２０Ｔ２Ｔｓ 槡＋２０３Ｔ３２ωｅ－

３０Ｔ２２（ 槡－６＋３Ｔｓωｅ）］＋Ｔ
２
ｓ（４０＋Ｔ

２
ｓω
２
ｅ）

（Ｔ２２＋Ｔ１Ｔ２＋Ｔ
２
１） （１７）

Ｑ１１＝＋Ｔ１Ｔ２（－１２Ｔｓ 槡＋２３Ｔ
２
２ωｅ＋Ｔ２（ 槡３０－３３Ｔｓωｅ））－

３Ｔ２１（４Ｔｓ 槡－２３Ｔ
２
２ωｅ＋Ｔ２（ 槡－６－３Ｔｓωｅ））－

１０（Ｔ１＋Ｔ２－Ｔｓ）（１２Ｔ
２
２（Ｔ２－Ｔｓ））＋

４Ｔ３１（ 槡３＋３Ｔ２ωｅ）） （１８）

Ｑ１２＝３０（Ｔ１＋Ｔ２－Ｔｓ）
２

（４Ｔ２２＋（Ｔ
２
１＋Ｔ１Ｔ２）（ 槡４＋３Ｔ２ωｅ）） （１９）

ｆ１（ｋ１）
ｋ１

＝
Ｖ２ｍ

１２０Ｌ２ｓＴ
２
ｓ
（Ｑ１１＋２Ｑ１２ｋ１） （２０）

当－Ｑ１１／２（Ｑ１２）∈［０，１］，由于 Ｑ１２＞０，则
ｋｚ＝－Ｑ１１／２（Ｑ１２）时 ｆ１（ｋ１）取得最小值。当
－Ｑ１１／２（Ｑ１２）＜０，则 ｋｚ＝０时 ｆ１（ｋ１）最小；当
－Ｑ１１／２（Ｑ１２）＞１，则ｋ１＝１时，ｆ１（ｋ１）最小。
从图 ３（ａ）可以看出，其载波上升段和下降段的

电压矢量作用顺序不一样，因而其电流纹波 ＲＭＳ计
算方法也不一致，但其计算方式基本一致，这里不

再赘述。

对于序列二，同理可得

ｆ２（ｋ２）＝ＲＭＳ
２
ＳＥＱ２＝

Ｖ２ｍ
１２０Ｌ２ｓＴ

２
ｓ
（Ｑ２０＋Ｑ２１ｋ２＋Ｑ２２ｋ

２
２＋Ｑ２３ｋ

３
２） （２１）

由式（２１）可知，对于某个给定的参考电压矢量
来说，Ｔ１和 Ｔ２为常数，ｆ２（ｋ２）是个一元三次函数，
基于相似的原理，可以求解得到ｆ２（ｋ２）的最小值。

图７　实验平台

通过动态切换两种序列，实现了所有电压矢量

角度下的最小电流纹波输出。改进ＰＷＭ在硬件上的
实现过程主要分为两步：一是根据第１章中的计算
公式得到序列一和序列二的值以及 ｋ１和 ｋ２值；二是
根据计算的结果，对两个序列进行控制和切换。

４　实验结果与分析

为了验证基于改进混合ＰＷＭ的电流纹波抑制策
略（以下简称改进抑制策略）的可行性，本节在图７
所示的实验平台上进行相关的实验。开关频率为

１ｋＨｚ，ＰＷＭ更新方式采用双更新，即在三角载波下

·６２·



　６期 王永棋等：基于改进ＰＷＭ的低开关频率ＳＰＭＳＭ电流纹波抑制

溢点和上溢点更新 ＰＷＭ比较值。使用 ＣＡＮ总线和
微处理器进行通讯，从而对相关实验数据进行记录。

示波器主要用于测量电机相电流以及其它 Ｄ／Ａ输出
量的波形。

为了充分体现本文所提ＰＷＭ混合序列的纹波抑
制效果，除了与传统 ＳＶＰＷＭ进行对比以外，还选
取了文献［８］中的纹波抑制方案作对比。为了后续
描述方便，把文献［８］的 ＰＷＭ称为 ＮＰＷＭ，把本文
提出的改进的混合ＰＷＭ称为ＨＰＷＭ。

为了清晰地体现改进ＰＷＭ的序列切换过程，分
别在低和高两种开关频率下（分别对应 １ｋＨｚ和
１０ｋＨｚ），三种不同的调制比下（电流频率 ｆｅ为
１００Ｈｚ，１２０Ｈｚ和 １４０Ｈｚ，对应调制比约为 ０８４、
１００和１１５）进行实验，负载给定为５Ｎｍ，得到了
不同序列、不同调制比下的电流纹波 ＲＭＳ值，如图
８、图９和图１０。当 ｍｉｎｄ＝０８４时，从图８（ａ）可以
看出，序列一的 ＲＭＳ值总是小于序列二，故此时
的混合 ＰＷＭ以序列一为主，由于开关频率低，数
据点数较少，其 ＲＭＳ波形的形状不明显，而在高
开关频率下可以清晰看到纹波 ＲＭＳ的变化过程，
如图 ８（ｃ）所示。当 ｍｉｎｄ＝１００时，从图 ９可以看
出，改进ＰＷＭ策略根据在线计算的纹波 ＲＭＳ值在
两种开关序列中切换；当 ｍｉｎｄ＝１１５时，从图 １０
可以看出，此时的混合 ＰＷＭ以序列二为主。电机
运行频率为 １００Ｈｚ时，改进混合序列与序列一的
ＲＭＳ曲线一致，并且随着电机运行频率降低，序
列一和序列二的 ＲＭＳ曲线也不会相交，也就是说，
电机低频率运行时改进混合序列与序列一总是保持

一致的。对于本文的测试电机来说，改进混合序列

的优势在于高调制比运行段，额定转速以下运行时

情况与额定转速运行时类似，因此，本文仅在额定

转速及以上做验证实验。

图８　电机运行在１５００ｒ／ｍｉｎ时序列一、二以及改进混合
ＰＷＭ在不同开关频率下的电流纹波ＲＭＳ值

图９　电机运行在１８００ｒ／ｍｉｎ时序列一、二以及改进混合
ＰＷＭ在不同开关频率下的电流纹波ＲＭＳ值

图１０　电机运行在２１００ｒ／ｍｉｎ时序列一、二以及改进混合
ＰＷＭ在不同开关频率下的电流纹波ＲＭＳ值

在开关频率ｆｓ＝１ｋＨｚ，负载给定为５Ｎｍ，三种不
同的调制比下（电流频率 ｆｅ为 １００Ｈｚ，１２０Ｈｚ和
１４０Ｈｚ），进行实验，得到了不同调制方式、不同调制
比下的定子电流及其频谱图，如图１１～图１３所示。

图１１　ＳＶＰＷＭ在５Ｎｍ负载时Ａ相电流的时域图和频谱图
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图１２　ＮＰＷＭ在５Ｎｍ负载时Ａ相电流的时域图和频谱

图１３　ＨＰＷＭ在５Ｎｍ负载时Ａ相电流的时域图和频谱图

从图１１（ｂ）、图 １１（ｄ）和图 １１（ｆ）可以看到，
ＳＶＰＷＭ的ＴＨＤ值随着转速的上升而增大，即在低
调制比下，其电流谐波占比较小。同时，在一倍开

关频率和二倍开关频率两侧的电流谐波最为明显。

这些谐波对应频率分别为ｆｓ＋２ｆｅ，ｆｓ＋４ｆｅ和２ｆｓ＋２ｆｅ。

当调制比增大时，ｆｓ＋２ｆｅ和ｆｓ＋４ｆｅ对应的谐波有所增

大；２ｆｓ＋ｆｅ对应的谐波有所减小。图１２（ｂ）、图１２
（ｄ）和图１２（ｆ）则说明，ＮＰＷＭ的 ＴＨＤ值随着调制
比增大而减小。其谐波主要分布在ｆｓ＋２ｆｅ、２ｆｓ＋ｆｅ和

２ｆｓ＋２ｆｅ。当调制比增大时，ｆｓ＋２ｆｅ和２ｆｓ＋２ｆｅ对应的

谐波有所增大；ｆｓ＋ｆｅ和２ｆｓ＋ｆｅ对应的谐波有所减小。
图１３（ｂ）、图 １３（ｄ）和图 １３（ｆ）可以看到，混合
ＰＷＭ的ＴＨＤ值也是随着调制比增大而减小。其电
流谐波在不同调制比下的分布情况较为复杂。

对比图 １１和图１２（ｂ）、图 １２（ｄ）和图 １２（ｆ），
发现对于 ＮＰＷＭ，其频率为 ｆｓ＋ｆｅ的谐波大于 ＳＶＰ
ＷＭ，而 ｆｓ＋２ｆｅ、ｆｓ＋４ｆｅ和２ｆｓ＋ｆｅ的谐波小于 ＳＶＰ
ＷＭ。ＳＶＰＷＭ在低调制比下的 ＴＨＤ值明显小于
ＮＰＷＭ；相反，在高调制比下明显大于 ＮＰＷＭ，这
和本文在第２节的分析是一致的，ＮＰＷＭ只在高调
制比下有较好的减小电流谐波的效果。

对比图１１（ｂ）、图１２（ｂ）和图１３（ｂ），发现图中
ＨＰＷＭ的电流谐波的频率分布与 ＳＶＰＷＭ近似。这
是因为在低调制比下，ＨＰＷＭ主要是序列一起作用，
其谐波与ＳＶＰＷＭ相近。同时，由于 ＨＰＷＭ针对低
开关频率做了优化，考虑了一个ＰＷＭ周期内的角度
变化，所以其ＴＨＤ值不仅小于ＮＰＷＭ，还要小于普
通的ＳＶＰＷＭ。

对比图１１（ｄ）、图１２（ｄ）和图１３（ｄ），发现在ｆｓ
附近的电流谐波ｆｓ＋ｆｅ、ｆｓ＋２ｆｅ和ｆｓ＋４ｆｅ相较于 ＳＶＰ
ＷＭ和ＮＰＷＭ都较小；在２ｆｓ附近的电流谐波２ｆｓ＋ｆｅ
和２ｆｓ＋２ｆｅ与ＮＰＷＭ相似。这是因为在该调制比下，
ＨＰＷＭ在序列一和序列二间来回切换，与图９相符。
同时，序列二使用，导致２ｆｓ附近谐波电流不可避免
的增大。不过总体上，该调制比下 ＨＰＷＭ的 ＴＨＤ
小于ＳＶＰＷＭ和ＮＰＷＭ。

对比图１１（ｆ）、图１２（ｆ）和图１３（ｆ），发现图中
ＨＰＷＭ的电流谐波的频率分布与 ＮＰＷＭ近似。因为
在此调制比下，序列二比序列一有更好的谐波效果，

所以混合ＰＷＭ主要采用的是序列二。同时，由于考
虑了低开关频率的影响，所以其 ＴＨＤ值不仅小于
ＳＶＰＷＭ，还要小于ＮＰＷＭ。

综上所述，实验结果表明，在不同调制比下，

本文提出的混合 ＰＷＭ均能够有效减小输出电流
谐波。

５　结　语

本文的电流纹波抑制方案针对因ＰＷＭ产生的电
流纹波问题，提出了有效的改善措施。因ＰＷＭ产生
的电流纹波随着开关频率的降低而增大，是电流

ＴＨＤ增大的主要原因。针对此问题，首先建立了电
流纹波的矢量模型，并分析了开关频率与电流纹波

的关系，即电流纹波随着开关频率降低而逐渐加剧。
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然后改变基本电压矢量的作用顺序和时间分配得到

不同的ＰＷＭ序列，并通过对不同 ＰＷＭ序列的电流
纹波进行对比，得到了两种候选ＰＷＭ序列。最后根
据实时在线计算的电流纹波ＲＭＳ值大小，在两种序
列间切换输出，从而达到抑制电流纹波的目的，并

用实验验证了所提改进的ＰＷＭ算法对电流纹波抑制
的有效性与可行性。
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图１７　齿槽转矩波形

４　结　语
文章针对低齿槽转矩低温升液冷电机进行关键

技术研究，经过理论分析，结合有限元仿真分析方

法完成电机技术方案设计，电机齿槽转矩和温升达

到了技术要求，并完成电机实物加工。搭建齿槽转

矩和负载性能及温升测试台完成测试，综合应用了

电磁与温度场有限元仿真分析技术，与试验结果对

比，电机实物测试与仿真结果基本一致，验证了设

计方案和理论分析方法的正确性，为同类电机的研

究与设计提供了参考。
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基于分离变量法的功率碳化硅器件热场分析
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（西安航天动力测控技术研究所，西安 ７１００２５）

摘　要：针对电机驱动中ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ模块发热及其在自身器件内热量传导问题，分析功耗来源和计算方法，计算
功率器件工作时的功耗，建立功率器件热模型，结合模块属性和参数，列出传热方程并确定边界条件，最终得出一

种基于分离变量法快速计算功率器件内某点热量的方法。将数值计算结果分别与Ｉｃｅｐａｋ中得到的仿真结果和实际工
程测量结果对比，验证此计算方法的准确性，为设计阶段功率器件的选型和热量计算提供有效参考和借鉴。
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０　引　言
电机驱动中的功率开关器件 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ在工

作过程中，电流流过 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件沟道，就会
产生传导损耗。在开关动作瞬间，无法避免电压与

电流上升下降过程中的交叉重叠，从而产生开通关

断损耗。传导损耗和开通关断损耗都会消耗电能产

生热量，单位时间内消耗的电能定义为功率损耗。

功率器件工作期间因损耗产生的热量会使其温度升

高。每个功率器件都有一个最高允许工作温度，违

例会降低器件的性能并损坏器件。功率器件的温度

监测在保障器件安全性中起着至关重要的作用［１］。

据统计，５５％的电子设备失效是温度超过允许值引
起的［２］。交流变频器中约３８％的故障是由功率器件

故障引起的［３］。在高温工作状态下，功率器件失效

的主要原因是内部分层和键合点接触电阻增大［４］。

所以监测电机驱动中功率开关器件的温度，避免其

工作在高于正常工作温度的高温下至关重要。另外，

最大工作温度限制了功率模块的功率密度，并深刻

影响系统的总体尺寸和成本。因此，准确可靠地计

算功率开关器件结温以及分析整个功率模块中各点

温度分布是电机驱动设计过程的关键环节［５］。

１　ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件功耗分析计算

１１　器件功耗分析

在硬开关变换器中，器件进行开关变换时器件

的电压与电流有重叠，这种重叠导致开通关断损耗。
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在器件导通状态下，器件上的电压降会导致导通损

耗［６］。具体解释借助图１和图２。

图１　ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ电流开关特性的基本电路图

图１显示了一个 ＤＣ－ＤＣ降压变换器［７］，这种

拓扑结构是 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件的基本构建块。ＳｉＣ
ＭＯＳＦＥＴ器件导通波形如图２所示，栅极驱动电压
Ｖｇｇ在 ｔ＝０时瞬间从 ０变化到 Ｖ，远高于器件的
Ｖｇｓ（ｔｈ）。在导通延迟时间 ｔｄ（ｏｎ）期间，栅极电压上升
到ＶＧＳ（ｔｈ）。超过这一点，栅源电压继续上升，漏极
电流开始增加。在上升阶段中，由于导电二极管的

作用，漏极电压被限制在 ＶＤ，当 Ｉｄ等于 ＩＬ时，由于
ＭＯＳＦＥＴ处于有源区，栅源电压被钳位在Ｖｐ（米勒平
台）。因此，栅极电流变得恒定，这使米勒电容 Ｃｇｄ
充电，并迫使漏源极电压下降，降至ＶＤＳ后栅源极电
压变为无钳位并继续上升至 ＶＤ，超过这一点，传导
损耗如图２所示。

１２　功率器件功耗计算

ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ功耗 Ｐ由导通损耗 Ｐｃ、开关损耗

Ｐｓｗ和开关过程中的其它损耗组成，其它损耗相较于
导通损耗和开关损耗很小可以忽略不记。导通损耗

Ｐｃ与导通电阻 Ｒｏｎ和有效电流 Ｉｒ相关，导通电阻 Ｒｏｎ
受温度Ｔｋ影响，取２５℃下导通电阻Ｒ为参考值，计
算公式为

Ｒｏｎ＝Ｒ×（Ｔｋ／３００）
２３ （１）

计算公式中Ｔｋ取值为开尔文温度，根据温度确
定导通电阻值，可计算导通损耗Ｐｃ，计算公式为

Ｐｃ＝Ｉｒ
２×Ｒｏｎ （２）

ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ的开关损耗 Ｐｓｗ，分为开通损耗和
关断损耗，分别记为Ｐｓｗｏｎ和Ｐｓｗｏｆｆ，

Ｐｓｗ＝Ｐｓｗｏｎ＋Ｐｓｗｏｆｆ （３）

Ｐｓｗｏｎ＝
Ｖｄｓ×Ｉｄｍ×ｔｒ
２Ｔ （４）

Ｐｓｗｏｆｆ＝
Ｖｄｓ×Ｉｄｍ×ｔｆ
２Ｔ （５）

式中，Ｖｄｓ和Ｉｄｍ分别为漏源极两端关断后的电压值和
导通后的最大电流。ｔｒ为开通上升时间，ｔｆ为关断下
降时间，Ｔ为整个周期时间。ＭＯＳＦＥＴ总功耗可用如

图２　ＭＯＳＦＥＴ导通关断开关周期（导通过程为ａ－ｄ，
关断过程为ｆ－ｉ，ｅ为开通损耗，ｊ为关断损耗）

式（６）计算得到：
Ｐ＝Ｐｃ＋Ｐｓｗ （６）

２　ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件热模型

了解 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ的结构是了解器件内功率损
耗分布的前提，ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ通常是垂直结构，器件
的顶部包含源极和栅极，底部用于漏极连接，基本

单元示意图如图３所示。
热量是在整个掺杂区、ＪＦＥＴ区、大部分漂移区

和衬底区产生的。由于半导体器件材料的导热率很

高，ＳｉＣ约为３７０Ｗ／ｍ／Ｋ，热流几乎均匀地扩散到整
个器件。通常认为半导体器件的损耗分布是均匀的。

简化功率器件为一个三维单层矩形结构如图４所示，
内部不产生热量，顶部表面有一个热源，底部与恒
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图３　垂直扩散功率ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ基本单元截面

定温度的散热片连接。这种简化方法的合理性来自

于侧面和顶部表面由塑料封装，在 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ和
塑料外壳之间的间隙由硅胶填充，顶部和侧面塑料

壳外并不具备良好的散热条件。另外，由于热润滑

脂层的存在，不同层之间的完美热接触也是合理的。

所以可以认为热量在器件内从上而下传导，在器件

底部与散热器通过热传导进行换热，ｈ为器件厚度，
λ为导热系数。

图４　简化热模型

３　ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件热计算

分离变量法是求解热方程、波动方程和亥姆霍

兹方程等线性偏微分方程的一种常用方法。如图４
建立直角坐标系，热源的位置由其中心点（ｂ／２，
ａ／２，０）给出，其长和宽分别为 ｄ和 ｃ，整个热源均
匀地产生热量Ｑ：

Ｑ＝ｐｔ （７）
当器件处于热平衡状态，稳态问题的数学表达

式为

２θ
ｘ２
＋

２θ
ｙ２
＋

２θ
ｚ２
＝０ （８）

该系统受下列边界条件的约束，功率器件底部

散热片视为恒温冷板，初始条件下，功率器件底部

不受热源影响：

θｚ＝ｈ＝０ （９）
由于侧面塑料壳体不具备良好的散热条件，认

为在ｘ，ｙ方向上热流为
θ
ｘｘ＝０，ｂ

＝０ （１０）

θ
ｙｙ＝０，ａ

＝０ （１１）

整个热模型的全部热量由模型顶部的芯片产生，对

于热源对应的面积：

λθｚｚ＝０
＝－Ｑｃｄ （１２）

对于器件的上表面，即热源外的区域，也无良好散

热条件，与侧面处理方法相同：

θ
ｚｚ＝０

＝０ （１３）

问题表述为包含三个齐次边界条件和式（９）、
式（１２）两个非齐次边界条件，分离变量是合适的，
假定形式是分离的：

θ（ｘ，ｙ，ｚ）＝Ｘ（ｘ）Ｙ（ｙ）Ｚ（ｚ） （１４）
将式（１４）代入稳态表达式中，再除以变量的乘

积得到：

１
Ｘ
２Ｘ
ｘ２
＋１Ｙ
２Ｙ
ｙ２
＋１Ｘ
２Ｘ
ｚ２
＝０ （１５）

这个方程有两个齐次维，所以先分离齐次的

ｘ维：
１
Ｙ
２Ｙ
ｙ２
＋１Ｚ
２Ｚ
ｚ２
＝－１Ｘ

２Ｘ
ｘ２
＝Ａ２ｍ （１６）

其中，Ａ２ｍ为第一个分离常数，选择它产生 ｘ维的边
值问题：

２Ｘ
ｘ２
＋Ａ２ｍＸ＝０ （１７）

结合边界条件式（１０），在 ｘ方向的两个侧面是
绝热的，热量在两个侧面的逸出可以忽略不计，微

分方程的解为

Ｘ＝Ｃ１ｃｏｓ（Ａｍｘ） （１８）

Ａｍ＝
ｍπ
ｂ（ｍ＝０，１，２，３，…） （１９）

同样分离ｙ维：
１
Ｚ
２Ｚ
ｚ２
＋１Ｘ
２Ｘ
ｘ２
＝１Ｚ
２Ｚ
ｚ２
－Ａ２ｍ＝－

１
Ｙ
２Ｙ
ｙ２

（２０）

－１Ｙ
２Ｙ
ｙ２
＝Ｂ２ｎ （２１）

Ｂ２是第二个分离常数，选择它产生 ｙ维的边值
问题，与求解 ｘ维边值问题类似，结合边界条件式
（１１），可得微分方程的解为

Ｙ＝Ｃ２ｃｏｓ（Ｂｎｙ） （２２）

Ｂｎ＝
ｎπ
ａ （２３）
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最后考虑非齐次 ｚ维，ｚ方向是热流的主要方
向，热量从热源产生后大部分由热源向 ｚ方向扩散，
最终由散热器散出。

２Ｚ
ｚ２
－（Ａ２ｍ＋Ｂ

２
ｎ）Ｚ＝０ （２４）

引入Ｄｍｎ方便后续计算：
Ｄ２ｍｎ＝Ａ

２
ｍ＋Ｂ

２
ｎ （２５）

当ｍ＝０，ｎ＝０时，
Ｚ＝Ｅ＋Ｆｚ （２６）

式（２６）是式（８）的解，当ｍ，ｎ不同时为０时：
Ｚ＝Ｃ３ｅ

Ｄｍｎｚ＋Ｃ４ｅ
－Ｄｍｎｚ （２７）

可将上式简化为

Ｚ＝Ｃ５ｃｏｓｈＤｍｎｚ＋Ｃ６ｓｉｎｈＤｍｎｚ （２８）
以上分析分别求解了 Ｘ，Ｙ，Ｚ，且初始环境温

度为２３３℃，方程的解由所有解的总和来构造：
θ（ｘ，ｙ，ｚ）＝２３３＋Ｅ＋Ｆｚ＋

∑
!

ｍ＝０
∑
!

ｍ＝０
Ｃ１Ｃ２ｃｏｓ（Ａｍｘ）ｃｏｓ（Ｂｎｙ）（Ｃ５ｃｏｓｈＤｍｎｚ＋Ｃ６ｓｉｎｈＤｍｎｚ）

（２９）
在此式中ｍ，ｎ不能同时为０，为方便计算，当

ｍ，ｎ分别取０，把上式可以改写为
θ（ｘ，ｙ，ｚ）＝２３３＋Ｅ＋Ｆｚ＋

∑
!

ｍ＝１
ｃｏｓ（Ａｍｘ）［Ｇｍｃｏｓｈ（Ａｍｚ）＋Ｈｍｓｉｎｈ（Ａｍｚ）］＋

∑
!

ｎ＝１
ｃｏｓ（Ｂｎｙ）［Ｇｎｃｏｓｈ（Ｂｎｚ）＋Ｈｎｓｉｎｈ（Ｂｎｚ）］＋

∑
!

ｍ＝１
∑
!

ｎ＝１
ｃｏｓ（Ａｍｘ）ｃｏｓ（Ｂｎｙ）［Ｇｍｎｃｏｓｈ（Ｄｍｎｚ）＋

　　Ｈｍｎｓｉｎｈ（Ｄｍｎｚ）］

（３０）

式（３０）中代入（ｘ，ｙ，ｚ）三点坐标即可计算得出
在此坐标点处的温度θ（ｘ，ｙ，ｚ），ｘ，ｙ，ｚ的取值范
围为在图 ４中的模型内部任意选取。其中 Ｅ，Ｆ，
Ｇｍ，Ｈｍ，Ｇｎ，Ｈｎ，Ｇｍｎ，Ｈｍｎ为系数，可通过正交关
系和边界条件得到，本文不再赘述推导过程，直接

给出结果如下：

Ｅ＝Ｑａｂ（
ｈ
λ
） （３１）

Ｆ＝－Ｑ
λａｂ

（３２）

Ｈｍ＝
－４Ｑｃｏｓ（Ａｍｂ／２）ｓｉｎ（Ａｍｄ／２）

ａｂｄλＡ２ｍ
（３３）

Ｈｎ＝
－４Ｑｃｏｓ（Ｂｎａ／２）ｓｉｎ（Ｂｎｃ／２）

ａｂｃλＢ２ｎ
（３４）

Ｈｍｎ＝
Ｑｃｏｓ（Ａｍｃ）ｓｉｎ（Ａｍ

ｄ
２）ｃｏｓ（Ｂｎｃ）ｓｉｎ（Ｂｎ

ｃ
２）

－ａｂｃｄλＡｍＢｎＤｍｎ／１６
（３５）

Ｇｍ，Ｇｎ，Ｇｍｎ同理可得。

４　ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件热仿真
用三维软件建立 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ功率模块和散热

器的物理模型，所建物理模型与数学计算模型一致，

并参考本文测试所用器件 ｉｎｆｉｎｅｏｎ公司的 ＳｉＣＭＯＳ
ＦＥＴ功率模块 ＦＦ６ＭＲ１２ＫＭ１Ｐ的数据表。用 Ａｎｓｙｓ
的ｗｏｒｋｂｅｎｃｈ搭建仿真工程，在 ＳｐａｃｅＣｌａｉｍ中简化
模型方便后续网格划分，模型简化后如图５所示。

图５　简化后物理模型

在Ａｎｓｙｓ的Ｉｃｅｐａｋ软件中设置器件发热功率及
散热条件，芯片发热功率设置为３５Ｗ，具体计算
方法由后文给出，功率模块自身散热条件设置与简

化的理论模型相同，即器件四个侧面与顶部材料设

置为塑料壳体，导热率设置为０１Ｗ／（ｃｍ·Ｋ），底
部散热片使用风冷，使温度维持在２０℃左右。在网
格划分过程中，因本模型简化了功率器件，无需进

行复杂的曲面划分，整体划分级别设置为 ２，修改
最大划分尺寸为 ３０ｍｍ，共划分网格数为 １７０６４９
个。设置仿真区域为器件体积的３倍，并将仿真环
境的六个面设置状态为 ｏｐｅｎｉｎｇ，在与实验条件相同
散热条件下使器件达到热平衡，只观察功率器件的

热分布情况，图６为热平衡时功率器件的温度分布
云图。

图６　功率ＳｉＣ器件仿真云图

如图 ６所示芯片发热源区域温度最高，为
７８６９℃，接近散热器部分温度为７４～７６℃，用软件
自带的温度检测计检测器件长边贴近散热器的中心

点，即本文中理论模型部分的计算点，显示温度为

７５３７℃。还需验证仿真结果的准确性，验证方法是
比较仿真的结－散热器热阻与数据表中的结 －散热
器热阻，需要特别说明的是，此处的散热器并非是

图５中器件底部的附加散热器，而是器件自身的散
热器铝片。由器件数据表可得，器件散热器高度约
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为器件整体的１／２，所以在仿真模型中可用芯片与
器件自身中心点的热阻近似表示，即芯片温度取

７８１７℃，芯片中心点温度取７７１４℃，计算得出热
阻为０２９Ｋ／Ｗ，与器件资料表给出 的０２１Ｋ／Ｗ相
差不大，能比较好地反应器件地散热特性。

５　功率器件热测试及分析

５１　功率器件热测试

本测试使用ｉｎｆｉｎｅｏｎ公司的 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ功率模
块ＦＦ６ＭＲ１２ＫＭ１Ｐ，搭建以此器件驱动电机的实验
平台。设定母线电压为２５０Ｖ，母线电流为５０Ａ，实
际输出母线电压２５０Ｖ，母线电流１２Ａ，电机控制方
法选用 ＦＯＣ控制，设置电机负载扭矩为４９Ｎｍ。使
用功率分析仪监测功率模块的线电压和相电流。

用红外测温枪测量功率模块的温度，测量频率

为每分钟一次，共记录３０次。为方便与理论模型计
算对比，测量位置为功率模块自身底部的中间位置，

如图５所示。

图７　模块初始温度（左）和热稳定温度（右）

图５中温度检测点有略微差别，这是由于本测
试使用的红外测温枪会在相同温度的各个位置随机

取点，结合右侧温标可知，预设检测点的温度与实

际检测点的温度基本相同。图７显示了ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ
模块的底部和散热片的温度云图，模块初始温度为

２３３℃，热稳定温度为７２４℃。

５２　理论计算结果与测试结果对比分析

结合功率分析仪的监测数据和ｉｎｆｉｎｅｏｎ官方器件
数据表，可以得到理论计算所需的全部数值。漏源

通态电阻为５８１ｍΩ，开通上升时间和关断下降时
间分别为３３７ｎｓ和４３９ｎｓ，由功率分析仪读取线
电压为９４Ｖ，相电流为２０Ａ，ＦＯＣ控制频率为１６ｋ，
将以上数据带入式（６）中，可得 Ｐｃ＝２３Ｗ，Ｐｓｗ＝
１２Ｗ，Ｐ＝３５Ｗ。

从ＦＦ６ＭＲ１２ＫＭ１Ｐ数据表中可得 ａ为６１４ｍｍ，
ｂ为１０６４ｍｍ，热源到散热片的热阻为０１８１Ｋ／Ｗ，
ｈ为２９ｍｍ，ｃ和 ｄ分别取 ２０ｍｍ和 ７０ｍｍ，在式

（７）中取ｔ从１～３０的不同值，取（ｘ，ｙ，ｚ）＝（ｂ／２，
０，ｈ），即功率模块底部的中间点，此时式（３０）中：

Ｅ＝Ｑａｂ（
ｈ
λ
），Ｆｚ＝ －Ｑ

λａｂ
ｈ，即Ｅ＋Ｆ恒定为０。又由于

ｙ＝０，式（３０）中 ｃｏｓ（Ｂｎｙ）恒定为１，计算功率模块
自身底部中间点的温度，式（３０）可变为
θ（ｘ，ｙ，ｚ）＝θ（ｂ／２，０，ｈ）＝

２３３＋∑
!

ｍ＝１
ｃｏｓ（Ａｍ·

ｂ
２）［Ｇｍｃｏｓｈ（Ａｍｈ）＋Ｈｍｓｉｎｈ（Ａｍｈ）］＋

∑
!

ｎ＝１
［Ｇｎｃｏｓｈ（Ｂｎｈ）＋Ｈｎｓｉｎｈ（Ｂｎｈ）］＋

∑
!

ｍ＝１
∑
!

ｎ＝１
ｃｏｓ（Ａｍ·

ｂ
２）［Ｇｍｎｃｏｓｈ（Ｄｍｎｈ）＋Ｈｍｎｓｉｎｈ（Ｄｍｎｈ）］

（３６）
由式（１９）得 Ａｍ＝ｍπ／ｂ，分析式（３６）中第二项

∑
!

ｍ＝１
ｃｏｓ（Ａｍ·

ｂ
２）［Ｇｍｃｏｓｈ（Ａｍｈ）＋Ｈｍｓｉｎｈ（Ａｍｈ）］，

当ｔ＝１时，Ｑ＝２１０Ｊ，代入式（３６）中的第二项，可
得值为－３７３７，当ｔ遍历０至３０的过程中，可得式
（３６）中第二项不同值。当 ｔ取０～３０时，式（３６）第
二项部分取值如表１所示。

表１　ｔ取０～３０时第二项的部分取值

ｔ １ ５ １０ ２０ ３０

值 －３７３７ －１８６８３ －３７３６７ －７４７３３ －１１２１０

　　用同样的方法计算式（３６）中的第三项

∑
!

ｎ＝１
［Ｇｎｃｏｓｈ（Ｂｎｈ） ＋ Ｈｎｓｉｎｈ（Ｂｎｈ）］ 和 第 四 项

∑
!

ｍ＝１
∑
!

ｎ＝１
ｃｏｓ（Ａｍ·

ｂ
２）［Ｇｍｎｃｏｓｈ（Ｄｍｎｈ）＋Ｈｍｎｓｉｎｈ（Ｄｍｎｈ）］，

代入不同ｔ值分别求和，ｔ＝０时，θ０（ｂ／２，０，ｈ）＝
２３３，ｔ＝１时，θ１（ｂ／２，０，ｈ）＝２４７，ｔ取０到３０
之间的不同整数值，可得在０～３０分钟内，不同ｔ值
下点θ（ｂ／２，０，ｈ）处的热量值，将理论计算结果与
实测数据结果在 Ｍａｔｌａｂ中用最小二乘法拟合，并将
结果绘于图８中。

图８　理论计算与实验数据对比

·４３·
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对比理论计算数据与实测数据，在测试开始时，

功率器件理论计算温度和实测温度均为２３３℃，这
是初始条件即本测试的环境温度２３３℃确定的。测
试过程中，理论计算数据拟合的曲线的斜率为

１７９３７，实测温度数据拟合曲线斜率为１７７９８，以
实测温度拟合曲线的斜率为真实值，两组数据相对

误差仅为０７８％，平均温差为３７℃，最大温差为
４９℃，可以认为理论计算与实际测量结果温度升高
趋势基本相同，线性度较高。在测试开始阶段，实

测温升比理论计算温升小，这是由于热量从顶部扩

散到底部的过程中，器件自身吸收了芯片产生的热

量，且在此过程中功率器件整体未达热平衡。在测

试结束时，理论计算与实测结果都有放缓平稳的趋

势，这是整个功率器件发热散热基本达到热平衡。

但实测数据总是比理论计算低，温差维持在２３℃左
右，其原因是在理论计算过程中把所有侧面和顶部

视为了绝热面，但在实际测量中，有少量热量从侧

面和顶部逸出。另外，理论计算中是假定发热功率

恒定不变的，但实际发热功率会随着电压电流的起

伏而变化，随着温度上升，器件的一些热敏感组件

的热阻及各个接触面也会发生微小变化。

５３　仿真结果与测试结果对比分析

实际测量点温度为７２４℃，Ｉｃｅｐａｋ仿真结果中
取测量点的温度为 ７５３７℃，温差为 ２９７℃，可以
认为ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ功率器件在热平衡时，仿真结果
与工程实际测量有较高的一致性。即本文中理论计

算、仿真与实测的吻合度较高，准确性较好。当器

件达到热稳态后的热场分布情况为：芯片部分温度

较高，器件自身与芯片温差不大，这是因为碳化硅

导热性较好。热场以热源芯片为中心，向周围扩散

递减。从仿真结果中还能看出接近散热片的四个角

温度最低，这有两方面的原因，一是四个角距离热

源较远，二是热量从热源向下传递通过散热片散出

热量，越接近散热片温度越小。仿真结果与实测结

果对比，可以认为仿真结果能比较接近地表征器件

的热性能。

在功率 ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件工作过程中，本文提
出的功率模块温度计算方法与仿真温度相差不超过

３℃，与实测温度相差不超过５℃，能基本满足功率
ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件温度估算需求。

６　结　语

本文介绍分析了电机驱动功率开关器件 ＳｉＣ
ＭＯＳＦＥＴ发热原因，建立了功率器件散热等效模型，
在底部散热片充分散热条件下，使用分离变量法得

出了一种功率器件内某点温度计算的方法。在 Ａｎ
ｓｙｓＷｏｒｋｂｅｎｃｈ中搭建仿真工程并在 Ｉｃｅｐａｋ中对 ＳｉＣ
ＭＯＳＦＥＴ工作过程的发热情况进行了仿真，还搭建
实验平台测试验证功率器件工作过程中的发热情况。

对比理论计算结果、仿真结果与实验测试结果，表

明本计算方法符合温度估算需求。本文的计算方法

对非ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ器件，如 ＳｉＣＩＧＢＴ等也有一定的
借鉴意义，使用本文提出的计算方法，能在设计阶

段估算功率器件工作时的各点的温度，对电机驱动

研制过程中功率器件的选取和散热条件考量具有参

考意义。
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Ｓ曲线在改善电动伺服系统性能中的研究
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摘　要：电动伺服系统由于结构的柔性特性影响，会出现系统谐振现象，当指令输入含高频成分时谐振往往更容易
发生。针对这一现象，本文对Ｓ型曲线和阶跃曲线两种指令输入的时域特性和频域特性进行了研究，在理论上论证
了Ｓ型曲线相对于阶跃曲线的诸多优势。最后通过仿真，验证了分析的正确性。
关键词：电动伺服系统；谐振；Ｓ型曲线；频域特性
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作者简介：许杜峰（１９９０），男，硕士，研究方向为电动伺服系统设计。

０　引　言
在航天领域，电动伺服系统广泛应用于各种

需要角度不断变化并可以保持的控制系统中［１］，

在工业领域，电动伺服系统还广泛运用于速度控

制。由于电动伺服系统传递路径中的柔性特性影

响，系统会出现谐振现象［２］。特别地，当输入含

有高频成分信号时，更加能激起伺服系统谐振。

系统谐振不仅影响控制精度，当系统的机械谐振

振荡比较严重时，系统不仅无法达到控制目标，

还会导致系统不稳定，引发事故［３］。因此，研究

减小伺服系统中的机械谐振现象具有重要的实际

意义。

杨九林［４］等研究了 Ｓ曲线加减速控制算法，
来减小电动伺服系统在驱动大惯量负载中发生的

冲击和噪声。宋建国［５］等研究了 Ｓ曲线精确控制
问题，来优化电动伺服系统起步性能，减小启动

时的振动。傅国辉［６］等采用 Ｓ曲线加减速算法对
机器人进行速度规划，减小其在起步和制动阶段

的震荡。

本文建立了柔性系统模型，研究了 Ｓ型曲线
输入和阶跃输入的时域特性、通过傅里叶变换对

两种输入进行频域特性分析，从理论上说明了 Ｓ
型曲线的优势。最后通过仿真对研究结果进行了

验证。

１　系统模型

１１　无刷直流电机模型

无刷直流电机是电动伺服系统系统中的核心

部件，电机定子上分布有三相绕组。电机转子上

设有永磁铁和霍尔元件。无刷直流电机驱动器接

收来自控制器电流指令 ｉＣ，通过 ＰＷＭ调制技术
产生相间电压 ｕ，相间电流 ｉＦ将产生磁场，进而
驱动电机转子转动。

电枢绕组上包含 ｕ电阻、ｕ电感、ｕ反电动势三个电
压降，三电压降之和等于相间电压 ｕ：

ｕ＝ｉＦ×Ｒ＋Ｌ×
ｄｉＦ
ｄｔ＋ｖｍ×Ｋｂ （１）
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式中，ｕ为相间电压（Ｖ）；ｉＦ为相间电流（Ａ）；Ｒ为
相间电阻（Ω）；Ｌ为相间电感（Ｈ）；ｖｍ为电机转速
（ｒａｄ／ｓ）；Ｋｂ为反电动系数（Ｖ·ｓ／ｒａｄ）。

在相间电流的作用下，将产生转矩：

Ｔｅ＝ｉＦ×Ｋｔ （２）
式中，Ｋｔ为电机转矩系数（Ｎ·ｍ／Ａ）。

转矩Ｔｅ将驱动电机转子产生转速ｖｍ，其运动方
程为

Ｔｅ＝Ｊｍ×
ｄｖｍ
ｄｔ （３）

式中，Ｊｍ为电机转子转动惯量（ｋｇ·ｍ
２）。

考虑到电机电枢的电感效应和反电动势的影响，

为了提高电动伺服系统性能，无刷直流电机驱动器

常设计有电流环路，电流回路采用 ＰＩ控制器，ＫＩＰ
和ＫＩＩ分别为电流控制器的比例系数和积分系数。无
刷直流电机控制框图如图１所示，图中 ｕｃ表示控制
电压。

图１　无刷直流电机控制框图

１２　二质量块模型

电机和负载之间的存在柔性耦合［７］，如图 ２
所示。

图２　电机和负载柔性连接示意图

对应的柔性模型框图如图３所示。

图３　电机和负载柔性连接模型框图

无刷直流电机驱动器接收指令电流 ｉＣ，通过电

流环输出实际电流 ｉＦ，进而产生转矩 Ｔｅ直接驱动电
机转子转动。一旦电机转子开始转动，电机转子开

始给负载传递转矩。所传递的转矩主要包括两种：

一种是正比于位置差的弹性转矩，另外一种是正比

于转速差的阻尼转矩。电机转子向负载传递转矩的

同时也受到了来自舵面同样大小的反作用力矩，从

而抵抗电机转子的转动。图２、图３中，Ｔｍ表示作
用在电机转子的转矩；ＴＬ表示作用在负载的转矩；

ＪＬ表示负载转动惯量（ｋｇ·ｍ
２）；ａｍ，ａＬ、ｖｍ，ｖＬ、

ｐｍ，ｐＬ分别表示电机转子和负载的角加速度（ｒａｄ／

ｓ２）、角速度（ｒａｄ／ｓ）和角度（ｒａｄ）；Ｋｓ表示弹性参数
（Ｎ·ｍ／ｒａｄ），Ｋｃｖ表示粘性阻尼系数（Ｎ·ｍ·ｓ／
ｒａｄ）。

使用梅森公式，图 ３中从 Ｔｅ到 ｖｍ的传递函数
Ｇｍ（ｓ）：

Ｇｍ( )ｓ＝
ｖｍ( )ｓ
Ｔｅ( )ｓ＝

１
Ｊｍ＋Ｊ( )Ｌ ×ｓ

×
ＪＬ×ｓ

２＋Ｋｃｖ×ｓ＋Ｋｓ
Ｊｍ×ＪＬ
Ｊｍ＋Ｊ( )

Ｌ
×ｓ２＋Ｋｃｖ×ｓ＋Ｋ{ }ｓ

（４）

由式（４）知，系统具有两个特殊频率：抗谐振
频率ｆＡＲ和谐振频率ｆＲ。

ｆＡＲ＝
１
２π

Ｋｓ
Ｊ槡Ｌ

ｆＲ＝
１
２π

Ｋｓ× Ｊｍ＋Ｊ( )Ｌ
Ｊｍ×Ｊ槡 Ｌ

（５）

当输入指令频率达到谐振频率点时系统将发生

谐振现象。

负载和电机之间使用二质量块模型，建立电动

伺服系统系统模型如图４所示。ｖ为速度指令，速度
环控制采用 ＰＩ控制器，ＫＶＰ为速度环比例系数，ＫＶＩ
为速度环积分系数。

图４　电动伺服系统模型

２　指令分析

２１　Ｓ曲线速度指令

如图５所示，Ｓ曲线速度指令分为加速阶段和
迅速阶段，在时间０～ｔ０内Ｓ曲线处于加速阶段，在
时间ｔ０后Ｓ曲线处于匀速阶段，最大速度为ｖｍａｘ（单

·７３·
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位：ｒａｄ／ｓ）。Ｓ曲线加速阶段又分为“加加速”和“减
加速”两个阶段，在时间０～ｔｍ内 Ｓ曲线处于“加加
速”阶段，在时间 ｔｍ ～ｔ０内 Ｓ曲线处于“减加速”
阶段。

当速度曲线采用 Ｓ型曲线时，速度曲线连续平
滑，没有柔性冲击，运动加速度没有突变。

图５　Ｓ曲线速度和加速度

Ｓ曲线加速阶段速度关于时间的函数可看作一
个一元三次函数，设Ｓ曲线速度指令为

ｖ（ｔ）＝ａｔ３＋ｂｔ２ （６）
式中，ａ、ｂ为待定系数，ｔ为时间。

加速度为速度关于时间的导数，对式（６）求导，
得到加速度：

ｖ（ｔ）

＝３ａｔ２＋２ｂｔ （７）

从图５可以看出：
ｖ（ｔ０）＝ｖｍａｘ

ｖ（ｔ０）

＝０

（８）

将式（８）带入式（６）和式（７）可得：

ａ＝－
２ｖｍａｘ
ｔ３０

ｂ＝
３ｖｍａｘ
ｔ２０

（９）

故，Ｓ曲线加速阶段速度关于时间的函数为

ｖ（ｔ）＝－
２ｖｍａｘ
ｔ３０
ｔ３＋
３ｖｍａｘ
ｔ２０
ｔ２ （１０）

在频域中分析 Ｓ型速度曲线，设 Ｓ曲线速度指
令的傅氏变换为Ｖ（ω），ω为频率（ｒａｄ），则：

Ｖ（ω）＝Ｆｖ（ｔ[ ]） ＝

Ｆ －
２ｖｍａｘ
ｔ３０
ｔ３＋
３ｖｍａｘ
ｔ２０
ｔ[ ]２ ＝

－
２ｖｍａｘ
ｔ３０
Ｆｔ( )３ ＋

３ｖｍａｘ
ｔ２０
Ｆｔ( )２

（１１）

式中，Ｆ为傅里叶变换符号。
查文献【８】可知：

Ｆ（ｔｎ）＝２πｊｎδ（ｎ）（ω） （１２）
式中，ｊ为虚数单位，δ（ω）为单位冲击函数，δ（ω）
满足如下条件：

δ（ω）＝０，ω≠０

∫
＋
!

－
!

δ（ω）ｄω{ ＝１
（１３）

由冲击函数高阶导数关系式：

ωｎδ（ｎ）（ω）＝（－１）ｎｎ！δ（ω） （１４）
当ω不为０时，将式（１４）代入式（１２），得到：

Ｆ（ｔｎ）＝（－１）
ｎ２πｊｎｎ！
ωｎ

δ（ω）＝０（ω≠０） （１５）

将式（１５）代入式（１１）得到：
Ｖ（ω）＝０　（ω≠０） （１６）

由式（１６）可知，Ｓ曲线速度指令不含有非零频
率成分，不会给系统带来高频影响。

２２　阶跃速度指令

如图６所示，阶跃速度指令在 ｔ０时刻从０突变

到ｖｍａｘ，存在柔性冲击，运动加速度冲击。

图６　阶跃输入速度和加速度

·８３·
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阶跃速度指令关于时间的函数可表达为：

ｈ（ｔ）＝
ｖｍａｘ，ｔ＞ｔ０
０，ｔ＜ｔ{

０

（１７）

在频域中分析阶跃速度指令，设速度指令的傅

氏变换为Ｈ（ω），查文献【８】可知：
Ｈ（ω）＝Ｆｈ（ｔ[ ]） ＝

ｖｍａｘ×
１
ｊω
＋ｖｍａｘ×πδ（ω）＝ｖｍａｘ×

１
ｊω
　（ω≠０）

（１８）
由式（１８）可知，阶跃速度指令含有非零频率成

分，会给系统带来高频影响。

２３　两种速度指令特性对比

总结２１和２２节，Ｓ型曲线速度指令和阶跃速
度指令对比如表１所示。

表１　Ｓ曲线和阶跃对比

内容 Ｓ曲线速度 阶跃速度

速度是否突变 否 是

加速度是否有冲击 否 是

是否具有高频成分 否 是

　　从上表可知，Ｓ型曲线较阶跃有较多优势，不
会给系统带来冲击，可以有效的减轻振动。

３　仿真与结果分析

在Ｓｉｍｕｌｉｎｋ中搭建仿真模型如图７所示。

图７　Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真模型

图中，Ｔｓ为采样周期，根据式（６）对 Ｓ型曲线进行
数字化离散，Ｓ曲线的实现流程如图８所示。

图８　Ｓ曲线实现流程图

模型仿真参数如表２所示。
表２　仿真参数

参数 参数值

电机转矩系数Ｋｔ／（Ｎ·ｍ／Ａ） １

电机惯量Ｊｍ／（ｋｇ·ｍ
２） ８×１０－５

负载惯量ＪＬ／（ｋｇ·ｍ
２） ８×１０－４

弹性系数Ｋｓ／（Ｎ·ｍ／ｒａｄ） ４００

粘性阻尼系数Ｋｃｖ／（Ｎ·ｍ·ｓ／ｒａｄ） ００１

　　式（４）得出了从 Ｔｅ到 ｖｍ的传递函数为 Ｇｍ（ｓ），
对Ｇｍ（ｓ）进行频率分析得到对数幅频曲线如图９所
示，从图 ９可知系统在频率 ３８２Ｈｚ处增益裕度低，
容易发生谐振。

图９　Ｇｍ（ｓ）传递函数

当指令输入为 Ｓ曲线和阶跃时，分别对系统进
行仿真，仿真得出在两种指令输入的响应结果如图

１０所示。从图１０可以看出阶跃指令输入下，启动时
系统发生了谐振，而 Ｓ曲线速度指令输入下，系统
响应未发生抖动，仿真结果和理论分析吻合。

图１０　不同速度指令输入下ｖｍ的响应

４　结　语

本文在时域和频域上对比分析了 Ｓ型曲线和阶
跃曲线的特性，理论分析结果表明 Ｓ型曲线不会带
来突变和冲击，有利于减小系统谐振。通过仿真验

证了以上结论。

（下转第６１页）
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基于变论域模糊控制策略的 ＰＭＳＭ无传感器控制
曹凤斌１，周士贵１，俞力豪１，罗晓东１，张可程２

（１．曲阜师范大学 工学院，山东 日照 ２７６８２７２．日照东方电机有限公司，山东 日照 ２７６８００）

摘　要：针对常规超螺旋滑模观测器（ＳＴＳＭＯ）在进行永磁同步电机转子位置和转速估算时因其滑模增益固定而存
在的抖振问题以及鲁棒性差的问题，本文提出了一种基于变论域模糊控制的超螺旋滑模观测器来实现ＰＭＳＭ的无位
置传感器控制。首先利用模糊控制ＳＴＳＭＯ的滑模增益，使滑模增益能够根据设定的模糊规则进行自适应调整，削
弱高频抖振，提高鲁棒性；其次，将变论域思想融入到模糊控制规则当中，从而使模糊控制器输入、输出论域能够

实时的扩张或者收缩，进而提高观测器的观测精度并降低系统抖振。通过Ｍａｔｌａｂ搭建仿真模型和半实物仿平台实验
验证，基于变论域模糊控制的超螺旋滑模观测器可以有效抑制系统抖振，提高估计精度。

关键词：永磁同步电机；超螺旋滑模观测器；模糊控制；变论域
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０　引　言
随着节能环保意识的逐渐增强，在工业领域的

众多高耗能动力设备中，永磁同步电机因其高效节

能的优点在电机领域中脱颖而出。近年来，永磁同

步电机的应用范围越来越大，对其自身的性能也提

出了更高的要求，而永磁同步电机的自身结构以及

控制策略都是影响其性能的重要因素［１］。在永磁同

步电机的各种控制策略中，都需要获得速度以及转

子位置信息以达到高性能控制。通常情况下，永磁
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同步电机用机械式传感器获取转子位置，比如光电

式传感器、霍尔式传感器、电涡流位移传感器等［２］。

然而，在某些特殊的场合下，比如在阴暗潮湿的场

所机械传感器的使用可能会降低系统的稳定性，另

外，某些机械传感器的成本也占系统成本很大的一

部分。因此，研究永磁同步电机的无位置传感器的

控制方法是有必要和实用的。ＰＭＳＭ无位置传感器
控制方法分为低速和中高速采用的控制方法，低速：

旋转高频电压注入法、脉振高频电压注入法等；中

高速：磁链观测器法、模型参考自适应法、扩展卡

尔曼滤波器法、滑模观测器法等。滑模观测器在永

磁同步电机无位置传感器控制领域广受欢迎，因为

它具有以下优点：鲁棒性好、精度高、实时性好、

易于实现。传统一阶滑模观测器虽然鲁棒性强、实

现简单，但是其采用的符号函数会造成严重的抖振

问题，且为解决滞后问题引入的低通滤波环节会使

系统复杂化［４］。文献［５］将切换函数分别换成饱和
函数 ｓａｔ（ｘ）、反正切函数 ａｔａｎ（ｘ）、双曲正切函数
ｔａｎｈ（ｘ）与符号函数 ｓｉｇｎ（ｘ）作对比，结果表明以上
三种切换函数均能一定程度上抑制滑模观测器的抖

振问题，这几种切换函数在趋近滑模面时斜率越低，

抖振越小，同时鲁棒性也会随之降低。文献［６］针
对一阶滑模抖振大、收敛速度慢的问题提出一种二

阶非奇异终端滑模面来提高滑模观测器的收敛速度，

同时利用高阶滑模抑制系统抖振，但未考虑测量磁

链初始误差对观测结果的影响。文献［７８］提出将传
统的滑模观测器用超螺旋滑模观测器来替代以达到

更好的控制效果，减轻了抖振，减少了低通滤波器

的使用，但是因为其滑模增益固定，使得可调速度

范围有限，抗干扰能力差。文献［９］基于超螺旋滑
模观测器提出了一种滑模增益自适应调整的算法，

提高了系统的鲁棒性，但是收敛速度慢且自适应率

难以确定。文献［１０１２］利用模糊控制器与滑模观测
器相结合，提出一种模糊超螺旋滑模观测器，使滑

模增益能够按照模糊规则进行自整定，这样可以减

少抖振，提升观测精度和鲁棒性，当系统受到外界

干扰或参数变化时，它能够快速适应和恢复，保证

系统的稳定性和可靠性。但是由于模糊规则固定，

输入输出论域固定，使得控制效果有限。

针对以上问题，本文针对ＳＰＭＳＭ提出了一种变
论域模糊ＳＴＳＭＯ无位置传感器控制方法。首先，滑
模增益根据设计的模糊规则切换到一个最适合当前

状态的值，然后在此基础上引入伸缩因子，使得模

糊控制器输入输出论域能够按照误差的变化进行相

应的调节，提高了控制器的控制精度，并且具有较

强的抗干扰能力。最后，通过 Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真和实验
验证表明所设计的无传感器控制策略能够抑制系统

的抖振，更为准确的观测出 ＰＭＳＭ的转子位置和转
速信息，提高了系统的稳定性和鲁棒性。

１　ＳＰＭＳＭ数学模型
分析永磁同步电机时，我们通常假设：不考虑

电机铁心饱和；涡流损耗、磁滞损耗忽略不计；永

磁体不导电；永磁体内部磁导率不受外界磁场影响

且等于空气磁导率；转子上没有阻尼绕组；永磁体

和三相绕组均在气隙中正弦分布；电机稳定运行时，

电磁感应产生正弦波反电动势［１３］。

在以上假设的基础上可得表贴式永磁同步电机

（ＳＰＭＳＭ）在α、β坐标系下的数学模型为

ｄ
ｄｔ
ｉα
ｉ[ ]
β
＝
－Ｒｓ／Ｌｓ ０

０ －Ｒｓ／Ｌ[ ]
ｓ

ｉα
ｉ[ ]
β
＋

１／Ｌｓ ０

０ １／Ｌ[ ]
ｓ

ｕα
ｕ[ ]
β
＋
－１／Ｌｓ ０

０ －１／Ｌ[ ]
ｓ

ｅα
ｅ[ ]
β

（１）

式中，ｉα、ｉβ为静止坐标系下的定子电流；ｕα、ｕβ
为静止坐标系下的定子电压；Ｌｄ＝Ｌｑ＝Ｌｓ为定子电
感；ｅα、ｅβ为静止坐标系下的定子反电势；Ｒｓ为定
子电阻。

定子反电势方程：

ｅα
ｅ[ ]
β

＝
－ωψｆｓｉｎθ

ωψｆｃｏｓ[ ]θ （２）

式中，ψｆ为永磁体磁链；ω为转子角速度；θ为转
子位置角。

２　传统超螺旋滑模观测器：
ＳＴＳＭＯ是二阶滑模，通过对滑模切换项的不连

续项积分，减少了抖振，增强了动态性能，而且积

分环节能矫正误差，无需低通滤波器。基于上节中

的数学模型，表贴式永磁同步电机ＳＴＳＭＯ设计如式
（３）所示。

ｄｉ^α
ｄ[ ]ｔ ＝－

Ｒ
Ｌｓ
ｉ^α＋

１
Ｌｓ
ｕα＋

１
Ｌｓ
ｋ１ ｉ

－

α
１／２ｓｉｇｎｉ

－
( )
α ＋

１
Ｌｓ∫ｋ２ｓｉｇｎｉ

－
( )
α ｄｔ

ｄｉ^β
ｄ[ ]ｔ＝－

Ｒ
Ｌｓ
ｉ^β＋

１
Ｌｓ
ｕβ＋

１
Ｌｓ
ｋ１ ｉ

－

β
１／２ｓｉｇｎｉ

－
( )
β ＋

１
Ｌｓ∫ｋ２ｓｉｇｎｉ

－
( )
β ｄｔ

（３）
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式中，“^”表示该量为估计值；ｉ
－
＝ｉ^－ｉ；ｓｉｇｎ为开关

函数；ｋ１、ｋ２为滑模增益；
对于超螺旋滑模观测器的稳定性证明在文献

［１４］中已经给出，其中ｋ１、ｋ２选取公式为
ｋ１＞２σ

ｋ２＞ｋ１
５ｋ１σ＋４σ

２

２（ｋ１－σ
{

）

（４）

式中，σ为大于０的常数。
一般来说，ｋ２ｋ１，ｋ１的大小决定着超螺旋滑

模观测器的响应速度，ｋ２的大小决定着系统的抖振，
也就是说ｋ１、ｋ２共同决定着估算反电势。在观测器
收敛时，根据等效控制原理得：

ｅ^α

ｅ^
[ ]
β

＝
－ｋ１ ｉ

－

α
１／２ｓｉｇｎｉ

－
( )
α －∫ｋ２ｓｉｇｎｉ－( )

α ｄｔ

－ｋ１ ｉ
－

β
１／２ｓｉｇｎｉ

－
( )
β －∫ｋ２ｓｉｇｎｉ－( )

β ｄ









ｔ

（５）
由式（２）可知，由反正切函数即可获得转子角

度信息和转速信息：

θ^ｅ

ω^







ｅ
＝
ａｒｃｔａｎ －

ｅ^α
ｅ^( )
β

ｄθ^ｅ
ｄ













ｔ

（６）

３　变论域模糊滑模观测器设计

３１　模糊超螺旋滑模观测器

滑模观测器抖振的两个主要原因：一个是切换

函数，另一个是滑模增益。通常情况下，为了保证

滑模系统的快速收敛性会选取较大的滑模增益，同

时这也导致系统抖振变大，而如果选取较小的滑模

增益又会造成系统难以在有限时间内收敛。根据式

（４）发现，ｋ１、ｋ２有无限种组合满足系统稳定性要
求，某一种特定的组合只能保证系统在某些条件下

稳定运行，这也说明并没有一种准确获取 ｋ１、ｋ２的
方法，而不同的 ｋ１、ｋ２组合会使系统的控制效果各
有千秋。因此，本文在ＳＴＳＭＯ的基础上，提出了一
种模糊ＳＴＳＭＯ，利用模糊控制算法使滑模增益 ｋ１能
够自适应调节。模糊控制系统是一种基于专家成熟

知识、经验并可通过学习不断更新的智能控制系统，

其控制核心是模糊控制器。本文采用二维模糊控制

器，两个输入变量为：电流观测误差 ｓ和电流观测
误差变化率 ｓ"，一个输出变量为：滑模增益的比例
调节因子Ｋｕ。两个输入变量论域以及输出论域皆为

［－６，６］，划分为｛ＮＢ（负大）、ＮＭ（负中）、ＮＳ（负
小）、ＺＯ（零）、ＰＳ（正小）、ＰＭ（正中）、ＰＢ（正
大）｝。输入输出都用三角形隶属函数，它们灵敏度

和分辨率高且计算简单、参数少，适合用于模糊控

制。基于经验法和仿真调试所设计的模糊控制规则

如表１所示；输入输出的隶属度函数如图１和图２
所示。

表１　模糊控制规则表

Ｓｉ／Ｓ
·

ｉ
ＮＢ ＮＭ ＮＳ ＺＯ ＰＳ ＰＭ ＰＢ

ＮＢ ＮＢ ＮＢ ＮＢ ＮＢ ＮＭ ＺＯ ＺＯ

ＮＭ ＮＢ ＮＢ ＮＢ ＮＢ ＮＭ ＺＯ ＺＯ

ＮＳ ＮＭ ＮＭ ＮＭ ＮＭ ＺＯ ＰＳ ＰＳ

ＺＯ ＮＭ ＮＭ ＮＳ ＺＯ ＰＳ ＰＭ ＰＭ

ＰＳ ＮＳ ＮＳ ＺＯ ＰＭ ＰＭ ＰＭ ＰＭ

ＰＭ ＺＯ ＺＯ ＰＭ ＰＢ ＰＢ ＰＢ ＰＢ

ＰＢ ＺＯ ＺＯ ＰＭ ＰＢ ＰＢ ＰＢ ＰＢ

图１　输入ｓｉ／ｓ"ｉ的隶属度函数

图２　输出Ｋｕ的隶属度函数

３２　变论域原理

模糊控制器的控制性能受模糊规则影响，规则

数越少，控制精度越低，规则数越多，控制精度越

高，模糊控制器也越复杂。通常情况下，在整个控

制周期中，模糊控制器的输入与输出论域始终保持

不变，而变论域的基本原理就是在固定论域的基础

上通过引入伸缩因子使原本固定的论域能够根据输

入输出的变化进行自适应调整［１５］。模糊 ＳＴＳＭＯ原
理框图如图３所示。伸缩因子的作用对象主要有两

·２４·
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个，一是模糊论域，利用伸缩因子对论域上的每个

点以及隶属函数进行计算和变换，计算量大且实现

困难；二是基本输入输出论域，利用伸缩因子对基

本论域进行变换，而模糊论域、隶属函数、模糊规

则等都是不变的，这样就可以在不增加计算负荷的

条件下实现论域的自适应调整，抑制系统抖振，提

高控制精度，因此选择第二种变论域方案。图４为
论域伸缩原理图，其中α为伸缩因子，［－Ｅ，Ｅ］为
基本论域，当输入误差减小或者增大时，伸缩因子

会使基本论域［－Ｅ，Ｅ］相应的收缩或扩张为［－
αＥ，αＥ］，论域扩张时，加快系统响应速度，论域
收缩时，可以提高控制分辨率，进一步减小超调和

振荡。伸缩因子的引入使得模糊控制器的输入输出

更加具有实时性和准确性，从而获得一个更优的控

制效果。

图３　模糊ＳＴＳＭＯ原理框图

图４　论域伸缩原理图

３３　伸缩因子设计

变论域模糊滑模观测器的设计核心就是伸缩因

子，伸缩因子的设计决定着变论域的合理性以及控

制系统的准确性，所以伸缩因子 α（ｘ）（ｘ∈［－Ｅ，
Ｅ］）的设计需满足以下要求：

（１）单调性：α在［０，Ｅ］和［０， －Ｅ］上呈现出
相反的单调性，分别为递增和递减；

（２）对偶性：对于ｘ∈［－Ｅ，Ｅ］有 α（ｘ）＝α
（－ｘ）；

（３）避零性：α（ｘ）＝ε，ε为一极小正值，即 α
（ｘ）≠０；

（４）正规性：α（±Ｅ）＝１；
（５）协调性：对于ｘ∈［－Ｅ，Ｅ］有 ｜ｘ｜≤α

（ｘ）Ｅ。
伸缩因子的设计方法没有一致的规范，通常采

用的是基于函数的方法。李洪兴教授给出了两种函

数式的伸缩因子，一种按比例变化，一种按指数变

化；如式（７）所示。

比例型：α（ｘ）＝ ｘ( )Ｅ ＋ε

指数型：α（ｘ）＝１－λｅ－ｋｘ
{ ２

（７）

式中，ｘ为模糊控制器输入误差或误差变化率； 、ｋ
为伸缩因子指数项系数，其大小反应伸缩幅度，０＜
＜１，０＜ｋ＜１；λ为函数式系数，其大小反应伸缩
精度，λ∈［０，１］；ε为一无限接近于０的正数。

针对本文的双输入单输出模糊控制系统，采用

比例型伸缩因子，设计可表达为

α１（ｘ）＝
ｘ( )Ｅ

１

＋ε （８）

α２（ｙ）＝
ｙ( )ＥＣ

２

＋ε （９）

β（ｘ，ｙ）＝ ｘ( )Ｅ
３ ｙ( )ＥＣ

４

＋ε （１０）

式中，α１（ｘ），α（ｙ）为输入伸缩因子，β（ｘ，ｙ）为输
出伸缩因子，ｘ为模糊控制器输入误差，ｙ为模糊控
制器输入误差的变化率，Ｅ，ＥＣ为输入变量ｘ，ｙ的
初始论域边界值，为保证输入输出的协调性，取

３＝ １， ４＝ ２。

基于以上伸缩因子的变论域模糊控制系统结构

如图５所示，其中， ３＝ １＝０９４， ４＝ ２＝０９８，
ε＝００００１。

图５　伸缩因子的变论域模糊控制系统结构

４　仿真与实验分析
为验证本文所提出的变论域模糊滑模观测器的

有效性，首先，利用 ｍａｔｌａｂ／ｓｉｍｕｌｉｎｋ搭建了一个仿
真环境，如图 ６所示，用于模拟无位置传感器的永
磁同步电机控制系统的运行；并在北京灵思创奇有

限公司研发的 ＬＩＮＫＳ－ＢＯＸ永磁同步电机驱动试验
平台进行了一系列的实验。本文实验所用的 ＳＰＭＳＭ
参数如表２所示。

·３４·
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表２　实验电机参数

参数 参数值

电机极对数 ４

电阻Ｒ／Ω １８４

电感Ｌ／Ｈ ６６５×１０－３

额定功率Ｐ／ｋＷ １５

额定转速ｎ／（ｒ／ｍｉｎ） １０００

永磁体磁链ψｆ／Ｗｂ ０１７５

开关频率ｆｓ／Ｈｚ １×１０４

图６　永磁同步电机无位置传感器控制系统仿真图

　　实验通过与传统超螺旋滑模观测器和模糊超

螺旋滑模观测器从估计反电动势、转子位置角

度、转速三个不同的方面进行对比分析。电机均

在空载起动、参考转速 １０００ｒ／ｍｉｎ的初始条件下

进行实验。所采用的永磁同步电机驱动试验平台

如图７所示。

图７　永磁同步电机驱动试验平台图

由图８－图１０可知，传统超螺旋滑模观测器由

于滑模增益固定而使估计反电动势具有较大的抖振，

进而影响转子位置的观测精度；而模糊超螺旋滑模

观测器由于滑模增益能实时调整，使估计反电动势

抖振减小，估计精度进一步提高；相比之下，变论

域模糊滑模观测器估计反电动势正弦性更好，精度

更高。

图８　传统超螺旋滑模估计的反电动势

图９　模糊超螺旋滑模估计的反电动势

图１０　变论域模糊超螺旋滑模估计的反电动势

由图１１－图１６可知，传统超螺旋滑模观测器对

转子位置角度的估计不够准确，为０１ｒａｄ左右；模

糊超螺旋滑模观测器转子位置角度估计误差为

００４２ｒａｄ左右；而变论域模糊滑模观测器能够更好

的估计转子位置角度，与实际值的差距更小，估计

误差仅为００２３ｒａｄ左右，具有更好的跟踪实际转子

位置性能。

图１１　传统超螺旋滑模控制的转子角度误差

·４４·
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图１２　模糊超螺旋滑模控制的转子角度误差

图１３　变论域模糊超螺旋滑模控制的转子角度误差

图１４　传统超螺旋滑模控制的转子位置角度

图１５　模糊超螺旋滑模控制的转子位置角度

图１６　变论域模糊超螺旋滑模控制的转子位置角度

图 １７－图 １９为电机空载起动，且转速为

１０００ｒ／ｍｉｎ，２０ｓ时突加负载５Ｎｍ。由上图可知，在

转速方面，传统超螺旋滑模观测器波动约为２０ｒ／ｍｉｎ，

负载变化时，最大变化幅度约为５５ｒ／ｍｉｎ；模糊滑

模观测器波动约为１０ｒ／ｍｉｎ，负载变化时，最大变化

幅度约为４０ｒ／ｍｉｎ；变论域模糊滑模观测器波动约为

１ｒ／ｍｉｎ，负载变化时，最大变化幅度约为２５ｒ／ｍｉｎ；

相比之下，变论域模糊滑模观测器的精度更高，抗

干扰能力更强。

图１７　突加负载时传统超螺旋滑模的转速波形

图１８　突加负载时模糊超螺旋滑模的转速波形

图１９　突加负载时变论域模糊超螺旋滑模的转速波形

５　结　论

本文针对滑模观测器的抖振问题以及模糊控制

论域固定的问题提出了变论域模糊滑模观测器无位

置传感器控制方法。通过实验验证，利用变论域模

糊算法自适应调整超螺旋滑模增益，使估计反电动

势更加平滑，转子位置跟踪性能更好，转速抖振更
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小，动态响应快，提高了系统的稳定性。
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采用国产芯片的高档同步电主轴驱动电路的设计方法

钱　程，钱翰琪
（江苏翰琪电机股份有限公司，江苏 常州 ２１３１６１）

摘　要：本文主要阐述了应用全部由国产芯片组成的三闭环数字交流同步电主轴设计，采用预处理数据储存的方
式，使单片机快速实时计算的任务提前计算完成，并以数据表的格式固化在驱动器的存储器中，从而可使用低档芯

片实现高速化、高性能的功能，使普通国产芯片同样能实现与进口高速芯片相媲美的数字交流伺服控制，在我国电

主轴行业中解决了进口芯片紧张的问题，并介绍了控制系统采用的硬件结构和实现方法。

关键词：高速处理器；闭环控制；伺服控制
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０　引　言
在高性能电主轴中，旋转器驱动部件就是一个

高速永磁同步电机，随著技术指标的不断提升，在

对电主轴性能要求更加提高的情况下，其关键核心

聚焦到芯片器件上了，包含高速处理器的这类高性

能芯片，这类芯片往往需要进口，因此，当大批量

生产高性能伺服控制系统时，所需的芯片往往受国

外制约。但是由于系统实时性的要求，用一个单片

机很难取得良好的控制效果，而采用高速数字信号

处理器则易于实现复杂的矢量控制算法。如何摆脱

西方国家的控制？本文就是着手研究这一技术问题。

主要从控制方法上阐述了如何用普通国产芯片实现

高性能交流同步电主轴驱动系统设计。为了满足的

性能要求，系统采用国内最广泛的５１系列处理器，

如国产常用的８０３１单片机、８９Ｃ５２单片机等，实现
高性能伺服控制实现系统的三闭环控制（位置环、速

度环和电流环）。

１　工作原理

电主轴中的高速永磁同步电机的工作原理分析

可从以下几个方面进行：

１１　高速永磁电机供电系统原理

采用数模混合式恒流斩波方式，就是用数字化

作信号输出，用恒流斩波（ＣｏｎｓｔａｎｔＣｕｒｒｅｎｔＣｈｏｐｐｅｒ）
作功率输出，其输出电路为三相全桥模式，如图 １
所示。图中１为电源部分，通过市网电源整流实现，
２为输出电路逆变部分，由三相全桥电路构成。恒
流斩波最终控制输出电路的输出，由于恒流的精度
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由单片机数字输出的精度和恒流斩波比较器基准电

压决定，故可以通过低成本的小功率稳压管完成基

准电压的建立，从而达到高精度控制与快响应功率

输出的目的，系统控制原理如图２所示。

图１　整流与输出电路原理

１２　高精度恒流斩波

用普通国产芯片实现高速度控制，首先解决恒

流斩波的问题，所设计的电路如图２所示。恒流斩
波脉冲由比较器输出至 ２１１０的逻辑高端输入端
ＨＩＮ，由２１１０驱动电主轴一相的板桥电路。

单片机Ｄ／Ａ输出为８位高稳定性、低分辨率、
高精度数模装换器，采样电流为采样电阻上建立的

电压，能完全一致地反映出输出电流的大小，基准

电压采用国产小功率稳压管，稳定性好，比较器是

高灵敏比较器，这种用硬件直接比较的响应速度远

比数字比较器快，根据现有国产器件，完全可以达

到快响应的目的。

图２　恒流斩波脉冲产生原理

１３　普通单片机的高效率应用

把正弦三相数字信号已固化在存储器中，单片

机只是根据地址读取数字信号，无需实时计算正弦

三相数字量，故大大提高快速性，这就也是能用普

通国产芯片而回避用进口芯片的关键之处。其主要

工作过程如图３所示。
图中微处理器不断读取预先存放在存储器中的

数据，并输出到Ｄ／Ａ接口，读取和输出的速度由中
断来控制，电主轴转速越快，中断时间越短，中断

时间常数等参数来自于驱动器外部通讯口。

图３　数模混合式恒流斩波控制原理

２　软件算法实现

本交流同步电主轴采用矢量定向控制方法（Ｆｉｅｌｄ
ＯｒｉｅｎｔｅｄＣｏｎｔｒｏ），硬件采用模块化设计为整个控制
系统的硬件平台。为考虑运行的实时性，软件的灵

活性和可靠性，采用模块化设计方法如图 ４所示。
主要包括三个部分：初始化、控制模块、通信模块。

图４　主程序控制流程图

软件的总体流程图如图５所示：主要采用中断
式实时控制，这样输出波形的连续性和平滑性较好。

将正弦三相数字信号按电角度存入存储器。从

表１、图６可看出，在３６０ｏ范围内，三相数字量的变
化特点：①在 ９０ｏ的范围内，数字化幅值均在 ０～
２５０内，用一个字节正好满足；②每相幅值的绝对
值均在２５０以内，用一个字节正好满足；③对于每
相信号而言，０～１８０ｏ为正；１８０ｏ～３６０ｏ为负，Ａ、
Ｂ、Ｃ三相互成１２０ｏ；这样，对于三相数据存储的每

个点，其数字为三个字节，存储的规律为 Ａ相第一
字节、Ｂ相为第二字节、Ｃ相为第三字节。
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图５　数字输出程序流程

对于交流同步电主轴而言，在无减速机的情况

下，设一个脉冲当量为 ０３６ｏ，则电机转一周为
１０００个脉冲，分辨率为１０００／３６０ｏ，即２５０／９０ｏ，预
处理数据储存只要计算出０～９０ｏ的数据就可以对应
得到３６０ｏ范围的数据。结合正弦三相原理图上（图
６）的标注，数字化范围如表１所示。

图６　正弦三相交流分段定义图
表１　数字化正弦三相信号表

Ａ相 Ｂ相 Ｃ相

工作区段 极性 工作区段 极性 工作区段极性

０→３０ｏ ａ１－ａ２ 正 ｂ３－ｂ４ 负 ｃ２－ｃ３ 正

３０ｏ→６０ｏ ａ１－ａ２ 正 ｂ４－ｂ１ 负 ｃ２－ｃ３ 正

６０ｏ→９０ｏ ａ１－ａ２ 正 ｂ４－ｂ１ 负 ｃ３－ｃ４ 负

９０ｏ→１２０ｏ ａ２－ａ３ 正 ｂ４－ｂ１ 负 ｃ３－ｃ４ 负

１２０ｏ→１５０ｏ ａ２－ａ３ 正 ｂ１－ｂ２ 正 ｃ３－ｃ４ 负

１５０ｏ→１８０ｏ ａ２－ａ３ 正 ｂ１－ｂ２ 正 ｃ４－ｃ１ 负

１８０ｏ→２１０ｏ ａ３－ａ４ 负 ｂ１－ｂ２ 正 ｃ４－ｃ１ 负

２１０ｏ→２４０ｏ ａ３－ａ４ 负 ｂ２－ｂ３ 正 ｃ４－ｃ１ 负

２４０ｏ→２７０ｏ ａ３－ａ４ 负 ｂ２－ｂ３ 正 ｃ１－ｃ２ 正

２７０ｏ→３００ｏ ａ４－ａ１ 负 ｂ２－ｂ３ 正 ｃ１－ｃ２ 正

３００ｏ→３３０ｏ ａ４－ａ１ 负 ｂ３－ｂ４ 负 ｃ１－ｃ２ 正

３３０ｏ→３６０ｏ ａ４－ａ１ 负 ｂ３－ｂ４ 负 ｃ２－ｃ３ 正

　　为了提高运行速度，从算法上采取最快的查表
法，其输出软件流程图如图４所示。

　压栈只需把中断服务程序中用到的寄存器压
栈，数据表指针为１６位，故占两个字节，三相值为
８位（０至２５５）满足动态范围要求。

３　频响与性能分析

３１　高速处理器条件下的逆变阶梯时间计算

对于市场用量最多的２４０００ｒ／ｍｉｎ，纯数字交流
逆变器输出增量比（阶梯增量电流／最大电流幅值）
通常为１％，即一个正弦波周期可分４００台阶。以２
极电机为例，在２４０００ｒ／ｍｉｎ下的阶梯时间为
Ｔｊ＝（１％／４）（２４０００／６０）＝００００００６２５（ｓ）＝６２５μｓ

（１）
即 ２４０００ｒ／ｍｉｎ下逆变阶梯时间不得大于

６２５μｓ。

３２　数模混合式逆变阶梯时间分析

以国内最广泛的８位５１系列芯片为例，进行频
响分析，设时钟频率为２４ＭＨｚ，则一个机器周期为
０２５μｓ，最快完成一个脉冲指令所需的时间计算
如下：

根据上面的软件算法，结合软件流程，统计各

指令的执行所需的机器周期如表２所示。
表２　数字输出时间表

序
指令

名称

执行

次数

传输地

址类别

占用机

器周期

总需机

器周期

１ 压栈 ２ 内部寄存器 １ ２

２ 取数据表指针 ４ 外部寄存器 ２ ８

３ 数据表指针＋１ ２ 内部寄存器 １ ２

４ 读ａ相值 １ 外部寄存器 ２ ２

５ ａ相值送ａ相口 ２ 接口 ２ ４

６ 数据表指针＋１ １ 内部寄存器 １ １

７ 读ｂ相值 １ 外部寄存器 ２ ２

８ ｂ相值送ｂ相口 ２ 接口 ２ ４

９ 数据表指针＋１ １ 内部寄存器 １ １

１０ 读ｃ相值 １ 外部寄存器 ２ ２

１１ ｃ相值送ｃ相口 ２ 接口 ２ ４

１２ 存数据表指针 ２ 外部寄存器 ２ ４

１３ 弹栈 ２ 内部寄存器 １ ２

１４ 中断返回 ２ 内部寄存器 １ ２

合计 ４０

　　设指令ｎ的所占机器周期为 Ｐｎ，如第２条指令
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取数据表指针定义为 Ｐ２，对于４０ＭＨｚ的晶振，运
算时间Ｋ计算如下：

Ｋ＝（６４０）∑
１４

ｎ＝１
Ｐｎ ＝

２＋４＋１＋２＋２＋１＋２＋２＋１＋２＋２＋４＋
２＋２＝０１５４０＝６μｓ （２）

ｎ＝６０ｆ＝６０（１／Ｔ）＝２５０００ｒ／ｍｉｎ （３）
完全满足３００００ｒ／ｍｉｎ以下电主轴的要求。
　　与国外同类电主轴比，这一转速高出国外

电主轴的１５％，是下一步设计的依据。
最快完成一个脉冲指令时间为６μｓ，小于 Ｔｊ即

采用数模混合式恒流斩波控制方法和普通国产芯片

５１系列单片机硬件后，同样采取１％的增量比，即
一个正弦波周期可分 ４００台阶，这样一个周期最
快为

Ｔ＝６μｓ４００＝２４００（μｓ） （４）
对于２极高速电主轴其转速：

４　硬件输出电路

为了不受国外封锁，硬件电路采用全国产化的

中小规模集成电路，芯片上的不足可以通过设计上

来弥补，至于运算速度的问题由控制算法来用预处

理存储加实时查表的方法来实现，同样达到高速芯

片的效果，硬件原理如图７所示。

图７　输出电路如图

图７中８９Ｃ５２是完全国产的普通单片机芯片，
国内完全可以自产自销。该芯片的主要优势是自带

８Ｋ存储器，用于数据表存放足够了，电路通过斩
波电路实现实时电流反馈、功率器件工作极限保护

两大功能，为了提高可靠性，驱动输出保护采用硬

件电路保护，其驱动保护速度是进口高速芯片的３
倍以上，实际使用其驱动保护性能由于进口驱

动器。

由于高档数控自动换刀时，需要将电主轴停于

准确位置，电主轴零位信号由零位霍尔传感器通过

８９Ｃ５２的 Ｐ１４送入，实现简单而可靠的电主轴整
停位置环，电主轴绕组电流分两路。其中一路经整

流滤波后送斩波比较器作为电流负反馈比较电流，

形成电流环，另一路电流直接送保护电流，形成电

流保护环。

５　结　论

通过本文的分析和实际应用表明，把国产低端

芯片用于电主轴控制中，解决了电主轴高速性、快

响应的问题，很好地实现了高可靠性的电主轴控制，

性能良好，关键是采用全国产的中小规模芯片，摆

脱了西方的高速芯片的供应限制，其成本只有进口

的三分之一左右，使国产永磁同步电主轴更上一个

台阶，真正地让中国制造走向世界，其应用前景十

分美好。

在以往的产品反馈中，电主轴驱动电路的电流

极限保护显得特别重要，通常不采用软件或存在延

时的硬件电路来保护，本文采用电流直接控制方式

（图８），经过实际验证保护效果最佳。

图８　２１１０功率驱动电路
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基于边缘 ＡＩ计算架构的风力发电机组传动链
故障预警算法

朱振军，曾佳佳，邓　睿，刘旭东
（五凌电力有限公司，湖南 长沙 ４１００２９）

摘　要：风力发电机组运行过程中出现故障的样本相对较少，而正常运行的样本数量通常较多，导致训练模型时样

本分布不平衡。为此，提出了基于边缘 ＡＩ计算架构的风力发电机组传动链故障预警算法。归一化处理样本数据，

基于卷积神经网络，提取原始输入数据的关键特征；采用支持向量机算法完成故障预警机制的建立，引入非线性核

函数实行最优计算，实现故障预警数据属性分类；基于边缘 ＡＩ计算架构，根据风力发电机组传动链数据特点，实

现风力发电机组传动链故障预警。实验结果表明，所提方法可以预警出齿轮箱、主轴承出现的故障，主动预警准确

率高于８０％，故障预警曲线与实际曲线拟合度更高，故障预警效果较好。

关键词：边缘ＡＩ计算架构；风力发电机组；传动链；故障预警
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Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：ｅｄｇｅＡＩｃｏｍｐｕｔｉｎｇａｒｃｈｉｔｅｃｔｕｒｅ；ｗｉｎｄｔｕｒｂｉｎｅ；ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎｃｈａｉｎ；ｆａｕｌｔｗａｒｎｉｎｇ
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０　引　言
风力发电机组在运行过程中可能会遇到各种故

障，其中传动链故障是最常见的故障之一。风机传

动链作为风电机组的核心发电部件，一旦失效会带

来极大的检修和更换成本，而且由于发电机、齿轮

箱、主轴承等设备的库存通常备货量有限，如果无

法提前预知故障的发生，非计划性停机带来的停机

损失较为严重［１－２］。因此，及时发现和预警传动链

故障对保障风力发电机组的稳定运行非常重要。传

统的故障诊断方法通常依赖于专家经验和离线监测，

存在诊断准确性低、响应速度慢等问题。
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李博等［３］提出了基于 ＬＳＴＭ－Ａｄａｍ的刮板输送
机链传动系统故障预警方法，基于 ＬＳＴＭ搭建预测
模型，使用滑动加权平均法，计算预测值与真实值

之间的残差，并将正常运行工况下同类数据的最大

残差作为预警阈值，当残差超过预警阈值时进行预

警。但该算法在实际应用中的准确性下降；马艳芳

等［４］采用 ＡＮＳＹＳ软件进行分析，获取应力变化特
征，将其作为样本。利用ＢＰ神经网络构建并训练预
测模型，以实现对断链故障的预警及诊断功能，但

该算法用于传动链故障预警时，可能会丢失一些关

键信息，造成诊断准确性低。

边缘人工智能（ＡＩ）计算架构是一种在本地设备
上进行ＡＩ计算和决策的技术，相对于云端计算，它
具有低延迟、高实时性和更好的数据隐私保护等优

势。边缘ＡＩ计算架构的出现为风力发电机组传动链
故障预警提供了新的解决方案。边缘设备上搭载 ＡＩ
算法，可以实时分析传感器数据，并基于预先训练

好的模型进行故障识别和预警。边缘ＡＩ计算的高实
时性和低延迟，使得传动链故障可以得到及时诊断

和处理，从而最大限度地减少故障带来的损失。因

此，研究基于边缘ＡＩ计算架构的风力发电机组传动
链故障预警算法具有重要的实际意义。通过合理利

用边缘计算资源和ＡＩ算法，提高风力发电机组的运
行效率和稳定性，进一步推动可再生能源的发展。

１　风力发电机组传动链故障预警

１１　数据清洗及预处理

数据预处理的根本目的是清洗掉数据中的脏数

据和异常数据。首先，根据不同测点的物理特性对

数据中的空值进行合理插补或移除。之后，结合专

家意见和统计学原理，计算每个测点数据的合理范

围并清洗超出范围的数据。

通过监控组态软件（ＳｕｐｅｒｖｉｓｏｒｙＣｏｎｔｒｏｌＡｎｄＤａｔａ
Ａｃｑｕｉｓｉｔｉｏｎ－ＳＣＡＤＡ）数据预处理工作提取高质量的
健康数据集是风电机组故障预警模型搭建的基础，

首先开发有效的ＳＣＡＤＡ异常数据处理方法，剔除由
于风速和风向的不确定性而产生的异常数据。然后

开发合理的 ＳＣＡＤＡ数据参数选择方法，剔除 ＳＣＡ
ＤＡ数据中的信息冗余，避免模型训练陷入局部极小
值，甚至梯度爆炸而直接影响模型的训练进程。最

后利用数据归一化操作消除风电机组参数之间不同

量纲的影响，以便进行模型训练时加快梯度下降速

度，提高模型的预测精度，并有可能进一步延长预

测步长。为了消除各类参数对应量纲的影响，防止

数量级较大的参数在训练时占据主导地位，减小数

量级的差异以加快迭代收敛速度，对样本数据进行

归一化处理。

在风力发电机组传动链故障检测整个数据处理

和分析过程中，设计人工智能算法，使其适应风机

运行不同工况［５－６］。实现不同工况下的特征与故障

模式匹配关系，以取得最佳的处理效果。

１２　基于卷积神经网络的数据特征提取

风力发电机组传动链故障的原始数据存在着多

个维度，并且其中包含了冗余和低关联的特征维。

卷积神经网络（ＣｏｎｖｏｌｕｔｉｏｎａｌＮｅｕｒａｌＮｅｔｗｏｒｋｓ，ＣＮＮ）能
够通过卷积池化提高对数据的特征提取能力。

利用卷积核的卷积运算可以获取多个卷积特征

图，可以有效提取出原始输入数据的关键特征，卷

积运算表达为

ｙｌ（ｍ，ｎ） ＝∑
ｃ－１

ｎ＝０
Ｋｌ（ｎ）ｍ ｘ

ｌ（ｎ＋ｎ′） （１）

式中，Ｋｌ（ｎ）ｍ 表示第ｌ层第 ｍ个卷积核中的第 ｎ′个权

值；ｘｌ（ｎ＋ｎ′）表示第ｌ层第ｎ个被卷积的局部区域中第
ｎ′个权值感知位置；ｃ表示卷积核的尺寸大小。

通过池化层的特征压缩，可以对特征矩阵进行

降维，从而显著减少模型训练参数，以获得主要特

征［７－８］。其中，最大池化操作将感知区域中的最大

值作为该池化层的输出，表示为

ｐｌ（ｍ，ｔ）＝ｙｌ（ｍ，ｎ）ｍａｘ（ｎ－１）ｃ＋１≤ｔ≤ｊｗ ａ
ｌ（ｍ，ｔ{ }） （２）

式中，ａｌ（ｍ，ｔ）表示为第ｌ层第 ｍ个特征图的第 ｔ个激
活值，ｗ为池化宽度。

根据以上内容为实现风力发电机组传动链故障

预警奠定基础。

１３　传动链预警数据属性划分

风力发电机组传动链故障预警管控的主要目的

是实现风力发电机组传动链自主、智能管控，可靠

分析风力发电机组传动链的运行状态，在传动链发

生异常没有造成故障前提前发送故障预警，降低传

动链运行风险，同时保证多维度的故障预警［９］。因

此，应用层基于其他各层对于传动链运行数据处理

和分析后，建立故障预警模型，实现传动链的多维

故障预警以及管控。文中采用支持向量机算法完成

故障预警机制的建立，由于故障预警管控问题均具

备显著的内在耦合关联性、协同需求以及多维变化

等特点，该算法则能够深入挖掘数据中实现多维度

·２５·
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故障预警管控规律，并且引入非线性核函数实行最

优计算，实现故障预警数据属性分类。

采用该算法对传动链故障预警管控的多维数据

实行属性划分，其公式为

ｆ（ｘ）＝ｓｉｇｎ（∑
ｍ＝１
αｍｙｍｅ

－‖ｘ－ｙ‖２σ２
＋ｂ）ｐｌ（ｍ，ｔ） （３）

式中，ｆ（ｘ）表示数据的最优分类决策函数，符号函
数用ｓｉｇｎ表示，ｂ表示设定的参数，ｘ表示未知量，
ａｍ表示正则化系数，ｙｍ表示二元变量，σ表示波动
系数。

２　基于边缘ＡＩ计算架构的风力发电机
组传动链故障预警

　　在完成风力发电机组传动链数据清洗及预处理、
基于卷积神经网络的数据特征提取以及传动链预警

数据属性划分等工作后，即可实现基于边缘ＡＩ计算
架构的风力发电机组传动链故障预警［１０］。边缘计算

利用ＳＴＭ３２Ｆ１０３ＲＥＴ６芯片进行高频采样和实时统计
运算，周期性地计算一组特征参数，并通过通讯模

块传输到云端服务器进行诊断和预测分析。边缘 ＡＩ
计算架构通过随机排布每个预设时间段内数据上传

的具体时刻，以尽可能均匀化上传数据量。网关和

控制器被视为边缘计算节点，具备计算、存储和数

据传输能力。对于风力发电机组传动链数据采集，

使用四分位数方法进行异常数据处理，即将数据分

成四个等分。其中，四分位距ＩＱＲ是第三四分位数与
第一四分位数的差，其表示为

ＩＱＲ＝Ｑ３－Ｑ１ （４）

式中，Ｑ３表示第三四分位，Ｑ１表示第一四分位。当
样本数据中存在异常值时，可以根据四分位距确定

样本数据中的异常值上下限范围 Ｆｄ，Ｆ[ ]ｕ ，其计算

表示如式（５）所示。

Ｆｄ，Ｆ[ ]ｕ ＝ Ｑ１－２５ＩＱＲ，Ｑ３＋２５Ｉ[ ]ＱＲ （５）
为保证故障预警的可靠性，本文采用Ｌｏｇｉｓｔｉｃ逻

辑回归算法完成故障预警。设预警值用 Ｅ表示，引
起传动链风险的因素有很多种，例如温度、负载率

等，构建Ｌｏｇｉｓｔｉｃ回归故障预警模型为

ｌｎ＝ ｐ
１－ｐ∑

ｊ

ｊ＝１
Ｅ＝β０ ＝β１ｋ１ ＝… ＝βｊｋｊ （６）

式中，风险影响因素的回归系数用 β１，β２，…，

βｊ表示；ｋ１，…，ｋｊ表示风险因素；ｐ表示风险概
率。获取传动链故障预警结果后，计算故障发生

概率：

Ｔ＝ ｅβ０＋β１ｋ１＋…＋βｊｋｊ
１＋ｅβ０＋β１ｋ１＋…＋βｊｋｊ∑

ｊ

ｊ＝１
ｐ （７）

采用最大似然估计法求解回归系数 ｅ，完成式
（７）的求解，即可得出故障发生概率，并完成故障
识别，同时发送预警至展示界面，完成传动链故障

预警。至此，结合上述的相关内容，基于边缘ＡＩ计
算架构的风力发电机组传动链故障预警算法设计

完成。

３　实验结果与分析

３１　实验准备

为了验证本文提出的基于边缘ＡＩ计算架构的风
力发电机组传动链故障预警算法的有效性，进行如

下实验。本文搭建风力发电机组故障模拟实验平台，

由变频控制器、故障模拟试验台、采集仪、采集软

件等组成。变频控制器的高速端转速为１８００ｒ／ｍｉｎ，
采样频率为 ５１２ｋＨＺ。设定电动机转速在 １０００ｒ／
ｍｉｎ，采样频率为１０２４ｋＨＺ，对传动链不同状态情
况下的数据分别获取数据。不同状态的传动链数据

采集２５０组，共包含１０００组。某实验故障预警的对
象为国内主流厂家的风力发电机组，通过最近１年
的持续运行和现场测试验证，截至目前已发现了９６
频次的现场实际故障记录。

３２　结果分析

将本文提出的基于边缘ＡＩ计算架构的风力发电
机组传动链故障预警算法，与文献［３］提出的基于
ＬＳＴＭ－Ａｄａｍ的刮板输送机链传动系统故障预警方
法、文献［４］提出的刮板输送机链传动系统故障检
测与诊断方法进行对比，分别采用本文方法、文献

［３］方法和文献［４］方法，对实际故障预警结果进行
对比，风力发电机组传动链健康预警应用情况表如

表１所示。
根据表１可知，本文提出的基于边缘ＡＩ计算架

构的风力发电机组传动链故障预警算法均能预警出

齿轮箱、主轴承出现的故障，而文献［３］方法仅能
预警出主轴承温度传感器数据异常和齿轮箱中间轴

非驱动端温度传感器数据异常，文献［４］方法仅能
预警出齿轮箱油池温度异常、主轴承温度传感器数

据异常和齿轮箱中间轴非驱动端温度传感器数据异

常。因此，可认为本文设计的基于边缘ＡＩ计算架构
的风力发电机组传动链故障预警算法具有一定可

行性。

·３５·
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表１　风力发电机组传动链健康预警应用情况表

风场 风力发电机组 预警类型 本文方法预警描述 文献［３］方法预警描述 文献［４］方法预警描述

Ａ ＃０１风力发电机组 齿轮箱 齿轮箱油池温度异常 齿轮箱油池温度正常 齿轮箱油池温度异常

Ｂ ＃２４风力发电机组 主轴承 主轴承温度传感器数据异常 主轴承温度传感器数据正常 主轴承温度传感器数据正常

Ｂ ＃２３风力发电机组 主轴承 主轴承温度传感器数据异常 主轴承温度传感器数据正常 主轴承温度传感器数据正常

Ｂ ＃２５风力发电机组 主轴承 主轴承温度传感器数据异常 主轴承温度传感器数据异常 主轴承温度传感器数据异常

Ｃ ＃１０风力发电机组 齿轮箱 齿轮箱油池温度异常 齿轮箱油池温度正常 齿轮箱油池温度正常

Ｃ ＃０２风力发电机组 齿轮箱 齿轮箱油池温度异常 齿轮箱油池温度正常 齿轮箱油池温度正常

Ｃ 批量 齿轮箱
齿轮箱中间轴非驱动端温度

传感器数据异常

齿轮箱中间轴非驱动端温度

传感器数据异常

齿轮箱中间轴非驱动端温度

传感器数据异常

Ｃ 批量 齿轮箱
齿轮箱中间轴驱动端温度

传感器数据异常

齿轮箱中间轴驱动端温度

传感器数据正常

齿轮箱中间轴驱动端温度

传感器数据正常

　　为了验证本文所提基于边缘ＡＩ计算架构的风力
发电机组传动链故障预警算法的优越性，将本文所

提方法的预警结果及指标评价与文献［３］方法、文
献［４］方法进行对比。设置数量为１００，所有方法学
习率均设置为０００６，且不做参数优化，同等条件对
比。衡量不同方法在风力发电机组传动链实际运维

过程中的工作能效，对比结果如图１所示。

图１　不同方法的主动预警准确率对比结果
由图１可知，本文方法的主动预警准确率高于

８０％，在风力发电机组传动链实际运维应用过程中
能够有效提取原始输入数据的关键特征，而两种文

献方法的主动预警准确率较低。因此，本文方法具

备故障预警全面管控功能，能够可靠获取故障预警

结果，其在应用过程中具备极高的工作能效，满足

用户对于风力发电机组传动链故障预警管控的应用

需求。

为了更深入衡量本文方法的应用性，选取故障

发生前２４小时的数据进行分析，将挑选的数据输入
训练好的模型中，得到时间序列残差数据。不同方

法的预测值与真实值对比如图２所示。
根据图２的实验结果分析，根据风力发电机组

传动链实际运行数据将本文方法与文献［３］方法和
文献［４］方法进行对比，证明了本文方法的故障预

警曲线与实际曲线拟合度更高，误差更小，性能更

加优越，故障预警效果较好，能够实现风力发电机

组传动链的早期预警。

图２　不同方法的故障数据预测值与真实值对比

４　结　语

本文提出的基于边缘ＡＩ计算架构的风力发电机
组传动链故障预警算法。经实验验证，在风力发电

机组传动链的故障预警中展现出更高的准确率，能

够有效提取原始输入数据的关键特征，同时具备全

面的故障预警管控功能，可以可靠地获取故障预警

结果，工作能效也较高，拟合度更高、误差更小，

能够更准确地预测风力发电机组传动链的故障，实

现早期预警。因此，该算法具有一定的可行性，可

为风力发电行业提供高效、准确的故障预警解决方

案。未来可以进一步研究和优化该方法，以提升其

在实际应用中的性能和可靠性。
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复合转子无刷双馈风力发电机的设计与分析

张长国１，辛　瑗２
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摘　要：无刷双馈发电机由于取消电刷滑环，可靠性高，在海上风力发电等领域具有应用前景。为了提升转子的调
制能力，本文基于电机气隙磁场调制统一理论研究了短路线圈加凸极磁阻调制器结合的复合转子无刷双馈发电机。

首先从理论上揭示了复合调制器比单个调制器可产生更高有用谐波分量的机理，之后对复合转子的结构进行优化，

包括凸极上笼条数目与短路线圈的连接方式，最后基于所建立的电机模型，对比了复合转子无刷双馈发电机与传统

三种无刷双馈发电机的气隙有用谐波构成，２Ｄ有限元以及样机实验结果验证了电机拓扑与分析方法的有效性。
关键词：无刷双馈；磁场调制；凸极磁阻；短路线圈；风力发电
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０　引　言
清洁能源的开发与利用在当下资源环境问题日

趋严重的背景下显得愈加重要［１］。风力发电一直是

可再生能源利用中的重要一环。目前主流的风力发

电机主要是双馈异步发电机和永磁直驱发电机。无

刷双馈风力发电机（Ｂｒｕｓｈｌｅｓｓｄｏｕｂｌｙｆｅｄｇｅｎｅｒａｔｏｒ，
ＢＤＦＧ）由于取消了电刷滑环且无永磁体在风力发电
领域受到广泛关注［２］。根据运行原理的不同，无刷

双馈发电机可以分为级联式和调制式［３］。级联式

ＢＤＦＧ由于轴向长度过长在很多应用场合受限，因
此调制式ＢＤＦＧ一直是无刷双馈领域的研究热点。

无刷双馈电机中有两套极对数不同的绕组，分

别是ｐｐ对极的功率绕组（Ｐｏｗｅｒｗｉｎｄｉｎｇ，ＰＷ）与 ｐｃ对
极的控制绕组（Ｃｏｎｔｒｏｌｗｉｎｄｉｎｇ，ＣＷ），调制式 ＢＤＦＧ
主要是利用特殊设计的转子结构实现两套绕组的耦

合，以转换其极对数产生稳定的电磁转矩。文献

［４］提出了嵌套环式短路线圈转子无刷双馈电机，
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但其气隙谐波丰富［５６］，后续国内外学者从短路线圈

连接方式以及排布等方面［７］着力优化转子结构。由

于凸极同样可以阻碍磁通，因此涌现了一系列无刷

双馈磁阻电机，其转子结构［８］可分为凸极磁阻、多

层磁障［９］与轴向叠片。文献［１０］根据齿谐波原理提
出了双正弦绕线式无刷双馈电机，通过调整绕组系

数从而保留两种有效谐波，且成功应用于７００ｋＷ的
船舶系统［１１］。

上述转子结构都是单一调制器作用，根据电机

气隙磁场调制统一理论［１２］，调制算子具有叠加性，

因此可以指导设计多种调制器组合的复合转子以增

强转子的调制能力。文献［１３］研究了短路线圈加辅
助深槽类复合转子，确定了满足 ＢＤＦＧ工作条件辅
助深槽的数量，建立了有限元模型，证明该复合转

子的磁场调制效果要比传统 ＢＤＦＧ好。但是只是初
步给出了其结构，并未揭示其磁场调制机理，具体

的转子结构也未优化，同时也未制作样机来支撑有

限元结果。本文旨在研究凸极磁阻加辅助短路线圈

类复合转子无刷双馈发电机，在直观体现两种调制

器加强转子调制能力的基础上，对 ＢＤＦＧ－ＨＲ的优
化设计与电磁特性作深入研究，以为探寻无刷双馈

发电机更优的转子结构提供新思路。

１　基本原理

１１　基本拓扑

复合转子无刷双馈发电机（ＢＤＦＧ－ＨＲ）结构如
图１所示，定子上有两套绕组：功率绕组 ＰＷ与控
制绕组 ＣＷ，转子上有两种调制器：凸极磁阻与短
路线圈。凸极磁阻即为常见无刷双馈磁阻电机与同

步磁阻电机中的凸极结构，在凸极内部嵌有短路线

圈。短路线圈结构为带公共笼条的结构，且考虑到

公共笼条电流比非公共笼条电流大，因此为了不浪

费材料，采用不等截面积短路线圈，以保证公共笼

条与非公共笼条电流密度相近。

图１　ＢＤＦＧ－ＨＲ电机拓扑

凸极磁阻和短路线圈之所以可以形成无刷双馈

的复合转子，原因在于这两种转子磁耦合特性类似。

如图２（ａ）所示，根据磁阻最小原理可以定义凸极转
子的ｄｑ轴，根据楞次定律可以定义短路线圈的 ｄｑ
轴，如图２（ｂ）所示。因此保证这两种调制器的单元
数相同，将两种转子的ｄｑ轴对应进行组合即可得到
凸极加短路线圈的复合转子，进一步增强磁通调制

效果。

图２调制器ｄｑ轴定义

１２　磁场调制机理

本文复合转子所涉及的两种调制器即为气隙磁

场调制统一理论中定义的两种调制器：凸极磁阻与

短路线圈。忽略定子开槽，定义ｆ（，ｔ）为定子坐标
系下初始励磁磁动势：

ｆ（，ｔ）＝ｃｏｓ（ｐ－ωｔ） （１）
式中，ｐ为极对数；为定子坐标系下的圆周位置；
ω为电流角频率。

对于凸极磁阻调制器，忽略定子开槽且近似认

为转子槽磁动势降落到０，因此在调制器坐标系下
引入调制算子为

Ｍ（ＮＳＰ，ε）［ｆ（－，ｔ）］＝
ｆ（
－
，ｔ），

－
∈ＣＲ

０，
－
∈［０，２π］－Ｃ{ Ｒ

（２）

式中，ＮＳＰ为凸极磁阻个数；$

为凸极极弧系数；为

在调制器坐标系下的 ；ＣＲ为凸极所在的圆周不连
续区间。将其展开为傅里叶形式，为

Ｍ（ＮＳＰ，ε）［ｆ（－，ｔ）］＝Ｃｐ，ｐｃｏｓ（ｐ－ －ωｓｔ）＋

∑
!

ｋ＝ｌＮＳＰ－ｐ
Ｃｓｕｍｐ，ｋｃｏｓ［ｋ－ ＋ωｓｔ＋（ｐ＋ｋ）

π
ＮＳＰ
］＋

∑
!

ｋ＝ｌＮＳＰ＋ｐ
Ｃｄｉｆｐ，ｋｃｏｓ［ｋ－ －ωｓｔ＋（ｋ－ｐ）

π
ＮＳＰ
］

（３）

式中，ωｓ为转子的转差频率；Ｃ表示不同极对数下
对应的磁场转换系数；上标 ｓｕｍ表示和调制；ｄｉｆ表

·６５·



　６期 张长国等：复合转子无刷双馈风力发电机的设计与分析

示差调制，具体计算参照文献［１４］。对于短路线圈
转子，调制后的磁动势为初始励磁磁动势与短路线

圈产生的附加磁动势之和，不妨设短路线圈回路数

为１，因此引入算子

Ｍ（ＮＳＣ，γ）［ｆ（－，ｔ）］＝ｆ（－，ｔ）＋∑
ＮＳＣ

ｊ＝１
Ｎｊｉｊ（ｔ），－∈

［０，２π］ （４）
式中，ＮＳＣ为短路线圈巢数；%

为线圈跨距；Ｎｊ为第 ｊ
个短路环；ｉｊ为第 ｊ环中的电流；第 ｊ环的电阻与电
感分别为Ｒ、Ｌ。傅里叶分解该磁动势可得到

Ｍ（ＮＳＣ，γ）［ｆ（－，ｔ）］＝Ｃｐ，ｐｃｏｓ（ｐ－ －ωｓｔ）－

∑
!

ｋ＝ｌＮｓｃ－ｐ
Ｃｓｕｍｐ，ｋｓｉｎ［ｋ－ ＋ωｓｔ＋（ｐ＋ｋ）

π
ＮＳＣ
－

ａｒｃｔａｎωｓ
Ｒ( )Ｌ］＋∑

!

ｋ＝ｌＮｓｃ＋ｐ
Ｃｄｉｆｐ，ｋｓｉｎ［ｋ－ －ωｓｔ＋

（ｋ－ｐ）πＮＳＣ
＋ａｒｃｔａｎωｓ

Ｒ( )Ｌ］

（５）

根据统一气隙磁场调制理论，调制算子满足叠

加性，复合转子中，由于 ＮＳＰ与 ＮＳＣ相等，即短路线
圈和凸极磁阻调制器产生的调制磁动势的频谱一致，

因此该复合转子调制算子为凸极磁阻与短路线圈调

制算子的线性叠加，即

Ｍ（ＮＳＰ，ε，ＮＳＣ，γ）［ｆ（－，ｔ）］＝Ｍ（ＮＳＰ，ε）［ｆ（－，ｔ）］＋

Ｍ（ＮＳＣ，γ）［ｆ（－，ｔ）］
（６）

具体调制过程（ｐ＝３，ＮＳＣ／ＳＰ＝４，$

＝０５，
%

＝１）
示意如图３所示，可知复合转子的调制先经凸极磁阻
极调制器，后加上短路线圈的附加磁动势，利用式

（３）与式（５）可以计算出傅里叶的结果，有效和调制分
量谐波幅值最高，该值均高于单独作用的调制器。

图３　ＢＤＦＧ－ＨＲ磁场调制过程

２　ＢＤＦＧ－ＨＲ参数优化

２１　定子参数

电机基本参数如表１所示，包括额定运行状态
与定子的基本结构。

表１　电机基本参数

关键参数 参数值

额定功率／ｋＷ ０３３

ＰＷ额定电压／Ｖ １１０

ＰＷ额定频率／Ｈｚ ５０

ＰＷ额定负载／
&

４７

ＣＷ额定电流／Ａ ３１

ＣＷ频率范围／Ｈｚ －１２５－１２５

极对数 ｐｐ／ｐｃ ４／２

转速范围／（ｒ／ｍｉｎ） ３７５－６２５

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ６２５

定子槽数 ４５

每相串联匝数ＰＷ／ＣＷ ５１０／２２５

定子外径／内径／ｍｍ １８２／１２７

轴向长度／ｍｍ ９０

气隙长度ｍｍ ０３５

２２　转子上单个凸极笼条数目

复合转子短路线圈选择为带公共笼条的结构，

因此单个凸极上笼条的数目为奇数，且该数量决定

了转子短路线圈每巢的回路数，影响转子调制能力。

考虑发电运行，即 ｐｃ对极 ＣＷ单独励磁，气隙
中首先含有大量 ｐｃ对极的有用谐波，也可称之为基
波，经过转子的调制，ＰＷ与ＣＷ耦合，会在气隙中
产生ＰＷ极对数相同的 ｐｐ对极有用谐波，该次谐波
在ＰＷ绕组中产生感应电动势，从而实现双馈发电
运行，因此定义气隙中有用谐波占基波的比例

Ｐ＝
Ｂｐｐ
Ｂｐｃ
×１００％ （７）

式中，Ｂｐｐ、Ｂｐｃ为气隙中ｐｐ、ｐｃ对极谐波的幅值。
图４是额定运行时凸极上笼条数目为３和５结

构示意图与气隙磁密傅里叶分解图。当单个凸极上

笼条数为３时，气隙中有用谐波占比 Ｐ＝Ｂ４／Ｂ２＝
０２５９／０３５４＝７３１６％，当凸极上笼条数为 ５时即
增加内部一个回路时，图中可以看到４对极谐波幅
值上升，此时Ｐ＝８６３１％，同样上升，可见当笼条
回路增加时，转子的调制能力增强，这与无刷双馈

感应电机的结论是一致的。
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图４　凸极上不同笼条数目气隙磁密傅里叶分解

２３　转子短路线圈连接方式

ＢＤＦＧ－ＨＲ中转子短路线圈的连接方式为带公
共笼条，因此本文进一步提出四种不同笼条连接结

构如图５所示，分别为图５（ａ）不带公共端环带公共
笼条、图５（ｂ）带公共笼条又带公共端环、图５（ｃ）
带公共笼条等距短路线圈与图５（ｄ）带公共笼条串联
短路线圈。同样保持相同的励磁和负载，四种连接

方式的气隙磁密分解后的幅值与占比如图 ６所示。
可以看到四种连接方式中，ｃ连接方式同样的励磁
下可以产生的４对极有用谐波幅值最小，ａ连接方式
基波 ２对极幅值最高，有用谐波占比最低，为
８６１３％，其磁场转换能力最弱。ｂ连接方式即带公
共端环又带公共笼条４对极有用谐波幅值最高，且
气隙中有用谐波占比也最高，磁场转换能力最强，

进而得到更优的连接方式。

图５　短路线圈不同连接方式

３　不同转子磁场调制能力比较
本节旨在将 ＢＤＦＧ－ＨＲ与传统三种 ＢＤＦＧ：无

刷双馈感应发电机（ＢｒｕｓｈｌｅｓｓＤｏｕｂｌｙ－ＦｅｄＩｎｄｕｃｔｉｏｎ
Ｇｅｎｅｒａｔｏｒ，ＢＤＦＩＧ）、简单凸极转子无刷双馈发电机
（ＢｒｕｓｈｌｅｓｓＤｏｕｂｌｙ－ＦｅｄＧｅｎｅｒａｔｏｒｗｉｔｈＳａｌｉｅｎｔＰｏｌｅＲｏ
－ｔｏｒ，ＢＤＦＧ－ＳＰＲ）、多层磁障无刷双馈发电机
（ＢｒｕｓｈｌｅｓｓＤｏｕｂｌｙ－ＦｅｄＧｅｎｅｒａｔｏｒｗｉｔｈＭｕｌｔｉｂａｒｒｉｅｒＲｏ
ｔｏｒ，ＢＤＦＧ－ＭＢＲ）作对比，具体结构如图 ７所示，
以验证所提出结构的可行性与有效性。

对于三种传统 ＢＤＦＧ电机转子结构优化需要依
据各自的结构特点。ＢＤＦＩＧ转子结构选择的关键在
于避免一系列定转子齿谐波和尽量选择近槽配合；

ＢＤＦＧ－ＳＰＲ转子结构选择主要是凸极的极弧系数，

利用多目标遗传算法以转矩性能为目标进行转子全

参数扫描；ＢＤＦＧ－ＭＢＲ转子选择的关键在于磁障
层与导磁层之比。

图６　短路线圈不同连接方式气隙磁密有用谐波幅值与占比

图７　不同ＢＤＦＧ转子结构

比较各种不同转子ＢＤＦＧ电机调制能力时，除转
子结构不同外，应保证其他条件均相同，即采用相同

的定子结构与运行状态，仿真中ＰＷ端接额定４７
&

负

载，ＣＷ励磁电流为３１Ａ，频率为１２５Ｈｚ，转子转
速６２５ｒ／ｍｉｎ，使得ＰＷ端发出１１０Ｖ／５０Ｈｚ三相电。
图８是四种ＢＤＦＧ气隙磁密及其傅里叶分解。图８（ａ）
中结果可以看到对于ＢＤＦＩＧ，２对极ＣＷ励磁后气隙
主要的谐波含量为２对极以及和ＰＷ极对数相等的４
对极，具体的幅值含量可以看出４对极谐波占基波的
６１５４％，可知转子的调制效果较好，因为本文所选
结构为回路数为３，与回路数为１的结构性能有大幅
提升。气隙中同时也含有无用谐波，幅值最高的是１０
对极和调制谐波。图８（ｂ）中可知凸极的调制效果较
差，调制后气隙中的４对极谐波幅值较小，有用谐波
占基波比例为４３６４％，调制后出现幅值较大的无用８
对极差调制谐波，幅值超过４对极，为０３２５Ｔ，占基
波比例为６４２８％，这将引起较高的转矩脉动和 ＰＷ
电压畸变率。图８（ｃ）中ＢＤＦＧ－ＭＢＲ气隙同样幅值含
量最高的分别是与 ＰＷ和 ＣＷ极对数相同的磁密谐
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波，４对极谐波占基波幅值的５８０７％。幅值最高的无
用谐波极对数为１０对极，与凸极磁阻相同，幅值为
基波的３５９３％。因此可知磁障转子比同为磁阻转子
的凸极调制能力强，其调制能力与笼型转子相当。图

８（ｄ）可知ＢＤＦＧ－ＨＲ气隙中幅值最高的仍然是２对
极与４对极，４对极谐波幅值为０２７１Ｔ，占基波的
９０１５％，由于该复合转子中主调制器为凸极磁阻，
因此其谐波极对数谐波组成与凸极磁阻转子类似，８
对极差调制与１０对极和调制谐波幅值较高，有区别
的是，由于短路线圈的存在，气隙中无用８对极谐波
幅值大量降低，最高无用谐波幅值为１０对极，占基
波比例为３３３３％。

综上分析可知在ＣＷ侧相同励磁，ＰＷ相同负载
的情况下，ＢＤＦＩＧ可以产生最高的４对极谐波幅值，
即更大的ＰＷ端电压，但此时的２对极谐波幅值也
较高，控制侧饱和程度较高，因此 Ｐ值不是最大，
磁场转换能力受限；ＢＤＦＧ－ＨＲ有用谐波占基波的
比例为最高，磁场转换能力最强，占比达９０１５％，
其他依次是ＢＤＦＩＧ、ＢＤＦＧ－ＭＢＲ、ＢＤＦＧ－ＳＰＲ，占
比分别为６１５４％、５８０７％、４３６４％。

图８　不同类型ＢＤＦＧ气隙磁密分布及其傅里叶分解
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４　实验验证
为了验证 ＢＤＦＧ－ＨＲ拓扑与分析方法的有效

性，制造了一台０３３ｋＷ的样机，如图９所示，图９
（ｃ）为凸极磁阻加短路线圈的成型复合转子。

图９　ＢＤＦＧ－ＨＲ样机加工图片

电机测试时利用测功机用作原动机来模拟风速，

测功机控制平台可以读取转矩、功率与转速。ＢＤＦＧ
－ＨＲ功率绕组接三相可调纯电阻负载，控制绕组励
磁通过变频器与调压器获得。电机处于超同步速运

行即超过 ５００ｒ／ｍｉｎ时，调节变频器与调压器使得
ＰＷ线电压在示波器为额定１１０Ｖ／５０Ｈｚ，当电机处
于亚同步速运行即低于５００ｒ／ｍｉｎ时，调换ＣＷ任意
两相相序，同样调节 ＣＷ电流使得 ＰＷ实现变速恒
频发电。

ＢＤＦＧ－ＨＲ在６２５ｒ／ｍｉｎ超同步速与３７５ｒ／ｍｉｎ
亚同步速与时 ＰＷ端电压与电流波形如图１０所示，
电压电流的有效值与频率均可通过示波器读出，图

１１是两个转速下电压的 ＴＨＤ，可以看到高次谐波的
幅值均很小，ＴＨＤ结果分别为３５３％与３４％，电
压质量良好。

图１０　６２５ｒ／ｍｉｎ与３７５ｒ／ｍｉｎ额定负载发电ＰＷ端电压与电流

图１１　６２５ｒ／ｍｉｎ与３７５ｒ／ｍｉｎ额定负载发电ＰＷ电压
ＴＨＤ计算

图１２是当转速在３７５～４９５ｒ／ｍｉｎ亚自然同步速
与５０５～６２５ｒ／ｍｉｎ超自然同步速是保证 ＰＷ侧变速
恒频发电的结果图。从图１２（ａ）可以看到当风速在

'

２５％自然同步速变化时，可以通过调节 ＣＷ的频率
使得ＰＷ恒定发出５０Ｈｚ的三相电，实测频率与仿
真吻合的较好，亚自然同步速需要调换相序，也即

常说的负频率。图１２（ｂ）则是保证 ＰＷ在恒频的基
础实现恒压发电，保证 ＰＷ侧发出１１０Ｖｒｍｓ的三相
线电压，此时 ＰＷ电流由于恒定电阻负载也基本不
变，图１２（ｃ）可知 ＣＷ励磁电流根据无刷双馈发电
机的电流控制模式可知也基本不变，在额定 ３１
Ａｒｍｓ左右，ＣＷ电压则关于自然同步速点５００ｒ／ｍｉｎ
呈“Ｖ”对称，在自然同步速时 ＣＷ电压很小且接近
于０。ＣＷ实测的电压电流与仿真有相应的误差，这
是由于复合转子中短路线圈的端部较长，在仿真中

未考虑实际端部的一系列影响，误差在允许的范围

之内。
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图１２　亚同步速到超同步速ＢＤＦＧ－ＨＲ发电运行性能

５　结　论
本文深入研究一种复合转子无刷双馈发电机（ＢＤ

ＦＧ－ＨＲ），其转子是由凸极磁阻＋短路线圈形成的复
合调制器，通过对其磁场调制效果分析和有限元参数

优化得到了基本仿真模型，并将其和传统转子无刷双

馈发电机进行气隙磁密有用谐波含量对比。仿真结果

和实验结果表明，本文所研究的ＢＤＦＧ－ＨＲ由于结合
两种调制器具有更强的磁场调制能力，电机功率端电

压质量良好且在额定超同步速时实现变速恒频发电，

验证了电机拓扑与分析方法的有效性，为探寻无刷双

馈发电机更优的转子结构提供思路。
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摘　要：无线电能传输技术在充电领域的广泛应用推动了该技术在电机励磁系统中的迅速发展。本文先介绍无线励
磁同步电机的结构与原理，再从无线电能传输的三种类型：耦合电感式、耦合电容式和磁耦合谐振式，详细阐述了

国内外无线励磁同步电机的发展过程与研究成果，并指出了无线励磁同步电机现存的不足之处与挑战。
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０　引　言
随着双碳目标的提出，新能源汽车行业如火如

荼。永磁同步电机因其高效率和高功率密度等特性，

广泛应用于新能源汽车中。但随着新能源汽车迭代

升级，对转速范围的要求愈高，对成本的把控越来

越严格，传统永磁同步电机受限于定子电流及永磁

体退磁等因素，难以实现较宽的调速范围，并且稀

土永磁作为关键战略性材料，其价格居高不下且受

市场影响波动较大。而电励磁同步电机因其电刷和

滑环装置的低可靠性，难以满足新能源汽车对安全

运行的高要求。随着学者们对无线电能传输（Ｗｉｒｅ
ｌｅｓｓＰｏｗｅｒＴｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ，ＷＰＴ）技术的研究越来越深
入，ＷＰＴ技术广泛应用于充电领域，也逐渐渗透进

同步电机的励磁装置中。

１　无线励磁同步电机的结构与原理
无线励磁同步电机由电机主体和应用ＷＰＴ技术

的无线励磁装置组成。目前应用无线励磁装置的电

机本体主要为绕线式电励磁凸极同步电机［１
!

６］，也

有少量应用于混合励磁同步电机［７］。

ＷＰＴ技术依据传输原理的不同，可以分为耦合
电感式、耦合电容式、磁耦合谐振式、微波辐射式、

激光式、超声波式等。微波辐射式的应用距离在米

级别甚至百米级，激光式与超声波式的传输效率难

以突破５０％［８］。考虑到电机气隙距离的大小及新能

源汽车对电机效率和续航里程的高要求，目前无线

励磁装置的研究重点在前三种［９］，其原理如图１所
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示。这三种类型在结构上都包含发射端、接收端、

谐振补偿装置和高频整流装置。

图１　ＷＰＴ励磁装置原理示意图

耦合电感式又被称为耦合变压器式，采用线圈

通过磁场耦合实现无线电能传输。由于旋转变压器

气隙较大，变压器工作在松耦合状态，一次侧绕组

存在较大漏感，为防止通入高频电流时漏感压降过

大，提高装置传输效率，一般需要对变压器进行谐

振补偿。

耦合电容式采用电容板产生电场传递能量。虽

然受体积和材料限制，耦合电容通常仅为 ｐＦ、μＦ
级大小，但等效耦合容抗很大，导致无功功率消耗

过多，电压电流相位差较大，需要进行谐振补偿以

提高传输效率。

磁耦合谐振式则是通过强磁耦合谐振实现无线

电能传输，一般需要串并联电感或电容调节发送端

和接收端的参数从而降低无功、提高传输效率或改

变传输特性等等。

谐振补偿的方式可分为单谐振补偿和多谐振补

偿，单谐振补偿即只在变压器的一次侧或二次侧进

行串联或并联电容，多谐振补偿即变压器两侧都进

行谐振补偿，主要包括串联 －串联、串联 －并联、
并联－串联、并联 －并联，如图２所示，多谐振补
偿效果明显优于单谐振补偿［１０］。此外，还有串联 －
串并联［１１］、ＬＣＬ－串联［１４］等复合型补偿方式。文献

［１５１６］对比分析了四种多谐振补偿方式的传输特
性，其中串联－串联补偿可使得接收端呈现恒流特
性，串联－并联使接收端呈现恒压特性。文中设计
了一款采用串联 －串联谐振补偿的无线励磁装置，
如图３所示，其传输功率为 １００Ｗ，装置效率约为
８０％。文献［１７］分析了串联 －串联补偿、ＬＣＬ＋串
联－串联补偿、ＬＣ－串联补偿等三种补偿策略的优
劣，考虑到频率分裂问题及系统结构的复杂性，最

终选择ＬＣ－串联补偿策略。
从能量传递的方向来看，无线励磁装置还可以

分为径向结构［１８］和轴向结构［７］，结构示意如图４所
示。径向结构是指发送端和接收端由内到外按径向

排列，能量传递方向沿径向。轴向结构同理。径向

结构由于外圈铁心结构的存在，磁力线大多被束缚

在铁心内，能量泄漏较少，传输效率一般较轴向结

构更高［４］。

图２　多谐振补偿分类

图３串联－串联谐振补偿的无线励磁装置

图４径向和轴向结构ＷＰＴ励磁装置的示意图

２　无线励磁装置的研究进展

下面本文将从无线励磁装置的三种主要结构：

耦合电感式、耦合电容式和磁耦合谐振式分别介绍

其研究进展，并将各文献所研究的装置的详细参数

汇总如表１所示。

２１　耦合电感式

耦合电感式无线励磁装置原理相对简单，容易

实现。在理论研究方面，主要集中于耦合变压器的

各种参数设计，包括传输距离、铁心结构、铁心材

料、绕组结构、绕组选型、耦合系数等。

对于转速范围较宽的车载同步电机而言，为保

证其稳定运行，需要考虑转速对耦合变压器传输效

·３６·
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率的影响。从文献［１９］的仿真结果来看，虽然从静
止到旋转的过程中，耦合变压器的激磁电感略有下

降，但进入旋转状态后，其激磁电感、耦合系数基

本与转速无关。这主要是因为漏磁主要从气隙中穿

过，与旋转条件基本无关。

传输距离是影响耦合变压器传递效率的最关键因

素，一般而言，传输距离越小，耦合系数越高，装置

的传递效率越高［４］，但传输距离过小对加工提出很高

的要求，并且影响装置的安全运行。对于励磁功率在

５ｋＷ 以内的电机，传输距离多数在 ２ｍｍ以
内［４，１５，１６，１８

!

２２］；对于励磁功率超过１０ｋＷ的电机而言，
耦合变压器的传输距离可能上升到１０－２０ｍｍ［２３，２４］。

耦合变压器多采用罐式铁心结构，该结构具有良

好的电磁兼容性，并且正对面积大、漏感与分布电容

小，便于制作与安装，材料成本较低。但罐式铁心结

构的传递效率上限难以提升，尤其是在高频运行时，

其铁心损耗难以抑制。文献［２５］利用Ｕ字型锰锌软磁
铁氧体与利兹线设计了一款传输功率在１０７０Ｗ且传
输效率为９１３％的旋转变压器，如图５所示。

图５　采用Ｕ字型结构的耦合变压器装配图

对于耦合变压器的铁心材料，目前大多数文献

均采用软磁铁氧体［１５，１８，２１］对比了软磁铁氧体和纳米

晶合金两种铁心材料对耦合变压器传输特性的影响，

结果表明，纳米晶合金材料制成的耦合变压器其传

递效率约比软磁铁氧体高两个百分点。但纳米晶合

金材料多为薄且脆的带材，难以加工成罐式结构，

故只能另行设计变压器结构。

轴向耦合变压器的绕组只能采用左右结构；而

对于径向耦合变压器，绕组可以选择左右结构和上

下结构，如图６所示。文献［２０，２６］研究了绕组左
右排列和上下排列两种结构对传输效率的影响，从

实验结果得知，上下排列结构的传输效率约为

９２％，远高于左右排列结构的５５％。
在绕组选型方面，针对不同的设计需求，有不同

的考量。小功率场合多采用ＰＣＢ绕组［６，８，１８］，其优点

在于制作简单，占用空间小，可与整流装置集成在同

一块ＰＣＢ板，但ＰＣＢ绕组仅适合轴向耦合变压器结

构。对于较大功率，由于耦合变压器工作在高频状态

下，为尽可能抑制趋肤效应与邻近效应导致的交流铜

耗，可以采用多股并绕的利兹线［４，２４］；为尽可能利用

空间，保证高槽满率，提高传输功率，也可以选择较

小尺寸的扁铜线或者铜箔导体，如图７所示。

图６　径向耦合变压器中两种绕组排列结构［２６］

图７　采用扁铜线绕组的截面图［２２］

图８　采用铜箔导体的旋转变压器装配图

在功率等级方面，目前查找到的耦合电感式达

到的最大传输功率为１０７ｋＷ［２３２４］。相较于普通的旋
转变压器，该变压器采用新型的定子 －转子 －定子
的三层轴向结构，如图９所示，显著提升了传输功
率。受限于实验条件，文中采用电机拖动变压器旋

转，经一台同样的旋转变压器再连接上模拟励磁绕

组的负载，并未直接为同步电机励磁。另外，文献

［２２］设计了一款最大传输功率为５ｋＷ的无线励磁
装置，如图 １０所示。测试时，实际传输功率约为
３６７５Ｗ，电机的最高转速达到６５００ｒ／ｍｉｎ。

图９　传输功率在１０７ｋＷ的旋转变压器结构
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图１０　传输功率为５ｋＷ的无线励磁装置

此外，还有研究新型控制策略以减少因采用无

线励磁装置而新增的硬件设施。文献［２７］利用电压
源现有的开关谐波直接对励磁装置的发送端进行激

励，可以省去额外的供电电源，如图１１所示。

图１１　关于无线励磁装置的新型控制策略

在产品应用方面，马勒公司［１］和采埃孚公

司［２］先后将无线励磁同步电机应用于电动汽车主

驱系统中，具体结构如图１２和图１３所示。马勒电
机采用轴向结构，为保证电磁兼容性，将二次侧绕

组安放在距离电机更远的一端，励磁电流经电机轴

流向整流装置。采埃孚电机采用的是径向结构，与

文献［１８，２１］中研究的结构比较类似。
耦合电感式无线励磁装置的研究趋于成熟，实

现成本较低，目前已经量产的无线励磁同步电机均

为耦合电感式。但耦合电感式的传输效率在较低功

率时难以提高，并且传输效率对传输距离敏感，装

置的定位精度要求高（一二次侧线圈中心需对齐），

另外铁心会大幅增加装置的重量，这对励磁装置的

旋转运行是不利的。

图１２　马勒电机无线励磁装置示意图

图１３　采埃孚电机无线励磁装置示意图
表１　无线励磁装置研究现状

研究单位 年份 功率／Ｗ 效率 距离／ｍｍ 磁通方向 实验最高转速／（ｒ／ｍｉｎ）

耦合电

感式

哈尔滨理工大学［１５，１６］ ２０１６ １００ ７９８７％ １ 轴向 ３０００

山东大学［１９］ ２０１９ ３４０ ８６％ ０７５ 径向 静止

沈阳工业大学［２０］ ２０２１ ９４８ ９４８％ （） １ 径向 静止

华中科技大学［２５］ ２０２２ １０７０ ９１３％ ＼ 轴向 １２０

汉诺威大学［１８］ ２０１６ １０００ ９６３％ （） ０５ 径向 静止

庞蒂亚克公司［２２］ ２０１８ ３６７５ ９２％ ０５ 轴向 ６５００

橡树岭实验室［２３］ ２０１８ １０７×１０３ ９０２２％ １５２７ 轴向 静止

查尔默斯理工大学［４］ ２０１９ １１００ ８９２％ １ 轴向 ＼

中东科技大学［２７］ ２０２３ ３０ ９４３７％ ＼ 轴向 １００

耦合电

容式

威斯康星－麦迪逊分校［２８］ ２０１７ ３４０ ８５％ ＼ 径向 １８００

威斯康星－麦迪逊分校［６］ ２０１９ ６７５ ９０２７％ ０８ 轴向 ４０００

伊利诺伊理工大学［３］ ２０１８ １０００ ９６％ ０９５ 轴向 ４０００

都灵理工大学［２９］ ２０２３ ６４ ８１３％ ０８ 径向 ＼

磁耦合

谐振式

东南大学［３０］ ２０２０ １００ ８４８８％ １２ 轴向 ２００

同济大学［１７］ ２０２０ ４００ ＼ ２ 轴向 ＼

哈尔滨工业大学［９］ ２０２２ ＼ ＼ ０８ 径向 ＼

　　注：标表示该效率仅为旋转变压器效率，不含整流器等装置。划斜杠表示文中无明确说明且无法从现有信息中推断得到。
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２２　耦合电容式

耦合电容式又称为电场耦合式，其核心部件为

建立电场的平行板电容器。但因为电场强度达到一

定程度时会导致空气放电，耦合电容式更适合小功

率应用，研究主要集中在如何提高传输功率上。

目前耦合电容式无线励磁装置的结构主要有两

种，一是多层电容板轴向结构，如图 １４（ａ）所示。
该结构可以将大部分电场限制在极板之间，从而无

需金属或其他介质进行电磁屏蔽。文献［３１］采用定
子－转子－定子的三层式结构，并且将高频整流部
分与电容板集成到一块 ＰＣＢ中，有效缩短了电机轴
向长度，如图１５（ｂ）所示。文献［３］提出一款传输功
率达到１０００Ｗ的无线励磁装置，如图１５（ｃ）所示，
依次为装置剖面图、定子截面图、转子截面图。该

结构与图１５（ａ）有相似之处，但进一步从开槽、开
孔等方面优化了定转子电容板的形状。该结构在加

工上过于复杂，不利于大规模生产。

图１４　耦合电容式无线励磁装置的两种结构

二是同心圆径向结构，如图１４（ｂ）所示。采用
该结构的无线励磁装置的研究相对不够成熟，还在

探索阶段。文献［２８］利用陶瓷绝缘材料制成的套筒
轴颈轴承与润滑油形成电容耦合滑环，如图１６（ａ）
所示，由此得到的无线励磁装置的传递功率可达到

３４０Ｗ，但由于润滑油的阻力，该装置不适合高速运
行。文献［２９］提出一种全新的耦合电容式结构，将
发射端电容板安装在定子内表面，接收端电容板安

装在转子外表面，如图１６（ｂ）所示。该装置虽然不
增加额外的轴向长度，但对电机输出转矩有一定的

削弱作用。

相较于耦合电感式的成熟研究成果，耦合电容

式在传输功率和传输距离等方面还有待提高。由于

电极的存在，电容板与电机的轴、机壳等不可避免

地会产生泄漏电容，增加额外的传导损耗与介电损

耗。如果不用全包围的金属或其他介质来约束电场，

传递效率则难以提升。但也正因为耦合电容式无需

绕组与铁心，因而不存在绕组损耗与额外的铁心损

耗。并且耦合电容式的接收端与高频整流装置可以

集成在一块ＰＣＢ中，使装置整体更为紧凑轻便，机

械完整度高，有利于电机的高速运行。

图１５　多层电容板结构

图１６　同心圆径向结构

２３　磁耦合谐振式

磁耦合谐振式无线电能传输（ＭａｇｎｅｔｉｃＣｏｕｐｌｉｎｇ
ＲｅｓｏｎａｎｔＷｉｒｅｌｅｓｓＰｏｗｅｒＴｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ，ＭＣＲ－ＷＰＴ）
与耦合电感式的主要区别在于能量在传递过程中是

否发生强磁耦合谐振。ＭＣＲ－ＷＰＴ要求将发射端与
接收端的谐振频率设计为相同值，当系统工作在此

频率时，磁场将大幅增强，从而有利于能量的远距

离传输。ＭＣＲ－ＷＰＴ励磁装置还具有传输效率高和
通障性好等诸多优点［３０］，将其应用于电机中是国内

各高校的研究热点。

磁耦合谐振式在理论研究上的重点与耦合电感

式有众多相似之处，包括传输距离、绕组选型、绕

组设计、铁心设计等。此外，磁耦合谐振式还需考

虑选择合适的谐振频率，该谐振频率应与高频逆变

器的频率一致，根据功率半导体器件而定。文献

［３０］采用利兹线设计了一款传输距离为１２ｍｍ、谐
振频率在２５ｋＨｚ的无线励磁装置，并详细分析了接
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收端与电机轴的相对距离对励磁系统效率的影响，

如图１７所示。文献［１７］采用 ＰＣＢ螺旋线圈研制出
一款谐振频率为１ＭＨｚ的轴向无线励磁装置，该装
置采用ＧａＮ器件作为功率开关管，有利于减少损耗
提高效率，如图１８所示。

图１７　文献［３０］提出的无线励磁装置

图１８　文献［１７］提出的无线励磁装置

还有研究将三次谐波励磁的运行机理应用到磁

耦合谐振式励磁装置中。文献［９］将电枢电流调制
出高频分量，转子设有的接收绕组经谐振耦合获取

磁场能量，整流后为励磁绕组供电，如图１９所示。
该装置集成度高，无需额外的电源与发送端。但转

子接收绕组的存在挤压了电机励磁绕组的空间，致

使励磁绕组的电流密度上升，增加了转子损耗。

图１９　文献［９］提出的无线励磁装置

与耦合电感式类似，磁耦合谐振式对发射端与

接收端的安装位置精度要求很高，偏离一定的范围

后，装置的传输效率将急剧下降，这对零部件的加

工误差与装配误差提出了更高的要求。

３　总　结

无线励磁同步电机具有高可靠性、免于维护、

成本低、易调节磁场等显著优点，但相较于永磁电

机，无线励磁同步电机存在其独特的复杂性与诸多

挑战。

首先，不论是采用哪一种类型的无线励磁同步

电机，都需附加独立电源、整流装置、谐振补偿装

置等，不可避免地延长了电机的轴向长度，降低了

整体的功率密度，并使电机在新能源汽车中占用更

多空间。

其次，无线励磁同步电机需考虑到励磁装置结

构的复杂性和安全性。励磁装置的各部件需要相互

配合安放，旋转部件的强度问题与散热问题也值得

考量，这是电磁设计、机械设计和热设计的进一步

融合，提升了电机的设计难度和制造难度，使制造

流程更为复杂。

最后，关于电磁屏蔽的问题也需着重考虑。在

无线励磁同步电机运行过程中，励磁装置的漏磁场

对其他电子元件的影响难以预测，如何满足电磁兼

容性是无线励磁同步电机设计的又一重要问题。
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面内驱动旋转超声电机的研究进展

陈建毅１，林星陵１，吴庆勇１，蒋丽省２

（１．厦门城市职业学院 智能制造学院，福建 厦门 ３６１００８；２．厦门城市职业学院 财务与资产管理处，福建 厦门 ３６１００８）

摘　要：超声电机利用压电陶瓷的逆压电效应和机械共振来获得其运动和力矩，具有响应快速、定位精度好、可直
接驱动等诸多优点，在精密驱动、航空航天、生物医学等领域具有独特的应用优势和成功应用，已有成熟产品实现

产业化。基于面内振动模态的微小型超声电机是目前相关研究最易于微小型化的一类，在微机电系统领域具有很好

的应用潜力和空间。首先，介绍了超声电机的工作原理；其次，针对夹心式换能器定子结构和贴片式定子结构两种

类型面内驱动旋转超声电机，从不同的结构形式、输出性能、应用研究方面归纳总结相关研究的新进展和新成果，

比较分析了几种电机样机的主要性能；最后，指出需要深入研究和技术突破的几个问题。

关键词：超声电机；面内模态；工作原理；夹心式换能器；贴片式
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０　前　言
超声电机作为一种新型微电机，涉及了压电学、

振动学、机械学、摩擦学、电力电子、自动控制、

新材料和新工艺等多门学科和新技术，是微特电机

和精密驱动技术领域的研究热点和前沿技术。与传

统电磁电机驱动原理完全不同，超声电机利用压电

陶瓷的逆压电效应和超声振动来获得其运动和力矩

的，即通过压电陶瓷的逆压电效应将电能转化成机

械能，激发出定子的超声振动，再通过定子和转子
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（动子）之间的摩擦作用直接驱动电机的转子（动子）

的运动［１－４］。其工作过程有两个重要的能量转换：

①在压电陶瓷材料内部，通过逆压电效应将电能转
换成定子机械振动的动能。②在定子和转子（动子）
接触界面，通过摩擦作用把定子机械振动的动能转

换成转子（动子）宏观运动的动能。超声电机具有结

构简单、可直接驱动负载、无电磁干扰、响应速度

快和定位精度高等诸多独特的优点，因此，在精密

仪器、航空航天、武器装备、生物医疗等众多领域

具有的广阔应用前景，带来了巨大的技术变革。例

如，日本最早开发出商业应用的旋转型超声电机，

并成功应用在相机自动对焦系统，令对焦的过程变

得快速、准确和接近无声；以色列 Ｎａｎｏｍｏｔｉｏｎ公司
和德国ＰＩ公司开发出商业用途的超声电机，具有很
高的分辨率，在高精密定位平台广泛应用；我国将

超声电机应用到举世瞩目的探月工程中，为“嫦娥四

号”在人类历史上第一次登陆月球背面、“嫦娥五

号”成功带回月壤起到重要作用。

几十年来，国内外学者开展大量的研究，成功

研制出直线型和旋转型、单自由度和多自由度等多

种不同类型超声电机。其中，旋转型超声电机是最

早研究和极具代表性的一种类型超声电机，在电机

外形和输出方式等方面与传统电磁电机较为接近，

一直备受关注。目前，最具代表性且商业化最成功

的旋转型超声电机是环形行波型旋转电机，其结构

典型、技术相对成熟。近年来，精密仪器、生物医

疗等精密驱动领域对微小型电机的需求越来越多，

基于面内振动模态的微小型超声电机在这方面具有

很好的潜力，越来越受到关注。相比环形行波型超

声电机，面内驱动旋转超声电机的结构体积可以更

小、更易于微小型化，目前有关研究最小定子尺寸

仅为０４１ｍｍ×０４１ｍｍ×０２５ｍｍ。本文按照夹心
换能器式定子结构和贴片式定子结构两种主要类型

分类，全面总结了面内驱动旋转超声电机在振动模

态激励方式、新结构设计与结构优化、输出性能的

提升和应用探索等方面的研究进展和取得新成果，

对几种电机样机的工作振动模态和主要性能作了比

较，为其进一步深入研究提供有益的参考。

１　行波型旋转超声电机的工作原理

行波型旋转超声电机是利用压电陶瓷在定子弹

性体中激励出行进的弯曲振动行波，从而使定子弹

性体驱动表面的质点产生具有驱动作用的椭圆轨迹

运动，并通过定子与转子之间的摩擦力来驱动转子，

从而驱动负载、输出功率，其驱动是连续的。其振

动模式有圆环的面上（轴向）弯曲振动模式和圆筒的

面内（径向）弯曲振动模式２种［４］，如图１所示。定
子弹性体中的弯曲振动行波的形成是关键，主要由

２组驻波叠加而成。即在定子压电陶瓷片上施加相
位差为９０度的两相正交高频信号，从而在定子弹性
体表面上激发出振型相同、幅值相等，时间和空间

上相位差为９０度的Ａ、Ｂ两相驻波［５６］：

ｗＡ＝Ｗ０Ｒ（ｒ）ｃｏｓｎθｃｏｓωｔ

ｗＢ＝Ｗ０Ｒ（ｒ）ｓｉｎｎθｓｉｎωｔ
（１）

式中，Ｗ０Ｒ（ｒ）为振动的振幅，ｎ为环形定子振动
模态的节圆数（驻波的波数），ω为施加交变电压
角频率。

根据振动叠加原理，Ａ、Ｂ两相驻波叠加后形成
沿某一方向传播的弯曲行波，表示为

ｗ＝ｗＡ＋ｗＢ＝Ｗ０Ｒ（ｒ）ｃｏｓｎθ－ω( )ｔ （２）
通过改变 Ａ、Ｂ两相驻波的相位差就可以改变

行波的行进方向，进而实现转子的双向运动输出。

图１　行波型旋转超声电机的工作振动模态

２　面内驱动旋转超声电机的研究进展

面内驱动旋转超声电机也是行波型旋转超声电

机的一种重要类型。不同于经典环形行波型旋转超

声电机，其主要以定子的面内弯曲振动模态为主，

通过定子圆筒（圆环）的内圆柱面和转子的圆柱面摩

擦接触作用来驱动输出。按照定子的结构形式，主

·０７·
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要有夹心式换能器结构和贴片式结构。

２１　夹心式换能器式定子结构的面内驱动旋转超声
电机

　　夹心式换能器定子结构的面内驱动旋转超声电
机主要采用多个朗之万换能器，一般４个或者６个
均布在定子圆环。Ｉｕｌａ等［７］研制一种利用夹心式换

能器激励的面内行波型超声电机，在电机定子圆环

装有三对朗之万换能器，如图２所示。该电机利用
三对朗之万换能器的纵振和弯振激励出定子圆环的

Ｂ（０，５）面内弯振模态，在定子圆环形成面内驱动
的弯曲振动行波，从而在定子与转子的接触界面处

产生椭圆运动，并驱动转子旋转运动。该电机样机

总重０６７ｋｇ，在驱动电压为 ２４０Ｖ、激励频率为
２３６ｋＨｚ时，最大空载转速为１１６ｒ／ｍｉｎ，堵转力矩
为０９４Ｎｍ。比文献［８］采用２个和４个朗之万换能
器的输出性能明显提升。

图２　三对朗之万换能器的面内行波型超声电机

刘英想等［９］研制一种四个纵振夹式心换能器式

圆筒型行波型超声电机，如图３所示。该电机４个
纵振夹心式换能器均布在定子圆筒，分为两组进行

激励，利用两组纵振换能器在定子圆筒激励出Ｂ（０，
９）面内弯振模态，两列弯曲振动驻波叠加后在定子
圆筒形成面内驱动的弯振行波，圆筒内部驱动齿表

面质点形成椭圆轨迹振动，从而驱动转子旋转运动。

在驱动电压为１００Ｖ、激励频率为３５５ｋＨｚ时，该
电机样机的最大空载转速为１１０ｒ／ｍｉｎ，堵转力矩为
０５Ｎｍ。芦小龙［１０］研制一种四个弯振兰杰文振子的

双锥面型超声电机，如图１１所示。其工作是利用四
个周向均布的弯振子激发出定子 Ｂ（０，５）面内弯振
模态，即四个弯振兰杰文振子分为两组激励出两列

弯曲振动驻波，叠加后形成面内驱动的行波运动，

借助定／转子间摩擦力，驱动转子输出旋转运动。在
驱动电压为２００Ｖ、激励频率为４８６ｋＨｚ时，样机
的最大空载转速为 １００ｒ／ｍｉｎ，堵转力矩约为

０３Ｎｍ，最大输出功率为０８２Ｗ。

图３　四个纵振夹式心换能器式圆筒型行波型超声电机

图４　四个弯振兰杰文振子的双锥面型超声电机

２２　贴片式定子结构的面内驱动旋转超声电机

贴片式定子结构的面内驱动旋转超声电机主要

采用贴片式结构，多片的压电陶瓷片（纵振、弯振）

粘贴在金属梁、八边形结构、四棱柱结构、正方形

结构等多边形结构的定子。Ｙａｎｇ等［１１］研制一种利用

单个振子激发出面内模态的新型旋转超声电机，如

图５所示。该电机定子由一个圆环和一个矩形金属
梁贴片式换能器构成，其利用金属梁纵向振动和弯

曲振动以及圆环的弯曲振动作为新激励模式。在相

位差为９０度的两路驱动信号激励下，金属梁的纵向
振动激发圆环的一个驻波，金属梁的弯曲振动激发

圆环产生另一个驻波，两个驻波在定子圆环形成面

内行波，从而驱动转子旋转。该电机样机总重

５１５ｇ，定子圆环直径３０ｍｍ、重２３５ｇ，在驱动电
压１００Ｖ、激励频率为５７４７ｋＨｚ下，电机样机最大
空载转速为３４２ｒ／ｍｉｎ，堵转力矩为６２６ｍＮｍ。

图５　单振子式的面内驱动旋转超声电机

闫鹤等［１２］研制一种基于面内模态的双腿式微型

旋转超声电机。该电机由定子和锥形转子组成，定

子采用一个圆环和双腿结构（两个换能器），换能器
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由１个增加到２个，在定子双腿外侧贴有纵振和弯
振压电陶瓷片，如图６所示。该电机是利用模态叠
加产生行波进行驱动的方式，即在相位差为 π／２的
Ａ、Ｂ两路驱动信号激励下，定子腿部会激发出一阶
纵向振动和二阶弯振模态，进而激发出定子圆环的面

内三阶弯曲模态Ｂ（０，３），并在圆环形成周向行进的
面内行波，从而驱动转子旋转。该电机样机结构紧

凑、体积小、重量轻，３个方向最大尺寸为３０ｍｍ×
１２ｍｍ×１２ｍｍ，总重仅６９ｇ，在驱动电压２００Ｖ、
激励频率为１１５４ｋＨｚ下，电机样机最大空载转速
为３３８ｒ／ｍｉｎ，最大输出扭矩为１４４ｍＮｍ。

图６　双腿式的面内驱动旋转超声电机

周铁英等［１３］研制一种贴片式面内弯曲模态螺母

型超声电机，如图７所示。该电机定子为八边形结
构、内壁加工出内螺纹，转子为一具有外螺纹的圆

筒，转子的外螺纹与定子的内螺纹相互啮合，并且

可以通过螺纹直接转换直线运动。其工作是利用在

定子中激励出沿圆周传播的面内弯曲行波实现驱动

转子旋转。该螺母型超声电机应用在驱动集成透镜

调焦系统（ＡＦ模组尺寸是 ８５ｍｍ×８５ｍｍ×
５９ｍｍ），其共振频率约１８ｋＨｚ，最大空载转速约
１８０ｒ／ｍｉｎ。

图７　贴片式面内弯曲模态螺母型超声电机

杨剑之等［１４］研制一种用于微量注射系统的直线

超声电机，电机总体尺寸仅为 ４ｍｍ×４ｍｍ×
１５ｍｍ，如图８所示。该电机采用贴片式四棱柱定
子，在２组压电陶瓷片施加频率相同的正余弦信号，
激发出基体定子两个不同方向上的一阶弯振，两组

一阶弯振模态进行叠加，在定子两端面形成面内同

方向的行波，整体产生“摇头式”振动，通过定子内

螺纹副的摩擦带动转子（中间螺杆）进行转动，并转

化为轴向的直线运动。该电机应用于微量注射系统，

可直接驱动注射器，使整体尺寸大幅减小，通过调

控驱动信号的电压和占空因数可以控制注射系统的

流速。当驱动电压为２００Ｖ、占空因数为１％时，超
声电机注射系统流速为００１μ／ｓ，精度高于传统步
进电机注射泵。

图８　贴片式四棱柱结构定子的直线超声电机

Ｍａｓｈｉｍｏ等［１５］研制一种基于面内三阶弯振模的

微型超声电机，电机定子边长为 １ｍｍ，体积仅
１ｍｍ３，如图９所示。通过立方体定子的面内三阶弯
振模态作为电机旋转运动的工作模态，在驱动电压

９８Ｖｐｐ、激励频率为９３５ｋＨｚ下，样机的最大空载
转速为２５００ｒ／ｍｉｎ，最大输出转矩为０２μＮｍ。为
了进一步提升这种微型超声电机的性能，Ｍａｓｈｉｍｏ
等人继续不断优化电机结构和设计预压力施加装置

等，文献［１６］采用具有高剪切压电系数的ｄ１５厚度剪
切模式压电元件替代ｄ３１厚度横向模式压电元件，研

制出新的电机样机。在驱动电压７０Ｖｐｐ、激励频率
为１０２０ｋＨｚ下，电机样机的最大空载转速为１３３００
ｒ／ｍｉｎ，最大输出转矩提高到４０２μＮｍ。文献［１７］
中应用这类微型超声电机作为微型机器人的驱动器，

电机边长为２ｍｍ、重量为１３８ｍｇ、最大空载转速为
５０００ｒ／ｍｉｎ、最大输出转矩６０μＮｍ，设计了微型行
星齿轮系，研发出一种毫米级滚动的微型机器人，

尺寸大小为１４ｍｍ×１０ｍｍ×７ｍｍ、总重 ６４０ｍｇ。
试验测试，微型机器人在水平平面上的速度达 ５６
ｍｍ／ｓ，可以实现４５度斜坡的爬坡。文献［１８］中研
制出定子尺寸仅为０４１ｍｍ×０４１ｍｍ×０２５ｍｍ的
微型超声电机，这是迄今为止报道的具有最小定子

的旋转超声电机。在驱动电压４４８Ｖ、激励频率为
４２１ＭＨｚ下，样机的最大空载转速为７１４ｒａｄ／ｓ，最
大输出转矩为５４ｎＮｍ。

图９　面内三阶弯振的微型超声电机
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Ｍａｓｕｄａ等［１９］研制出一种方形中空薄板定子结构

的微型直线超声电机，并用于微型相机模块的聚焦

控制，如图１０所示。电机定子采用方形中空金属薄
板，尺寸４６ｍｍ×４６ｍｍ×０５５ｍｍ，中心的孔直
径为２７ｍｍ，方形金属薄板贴有两组压电陶瓷片，
上下压电陶瓷片是ｄ１５厚度剪切模式，左右压电陶瓷
片是ｄ３１厚度横向模式。该电机工作利用厚度剪切效
应激发的弯曲振动模式和膨胀效应激发的纵向振动

模式共同作用，从而在定子内表面各质点形成椭圆

运动，驱动中间动子（转子）旋转并做直线运动输

出。在驱动电压１００Ｖ、激励频率为１２１ｋＨｚ时，电
机样机最大空载速度为２３３ｍｍ／ｓ，最大输出推力为
４８ｍＮ。

图１０　方形中空薄板定子的微型直线超声电机

张东升等［２０］研制一种新型的方孔定子面内驱动

旋转超声电机，定子由１个方孔金属体和４块压电
陶瓷片组成，通过与直径大于定子内边长的转子配

合发生弹性变形，从而对转子产生预压力，如图１１
所示。该电机以三阶面内弯曲模态为工作模态，两

组压电陶瓷片分别施加频率相同的正余弦信号，激

发出的４个驻波叠加，在定子内表面产生行波，从
而驱动转子旋转。在驱动电压为１００Ｖ、激励频率为
３１５ｋＨｚ时，电机样机最大空载转速为２１５ｒ／ｍｉｎ，
最大输出扭矩为１５８ｍＮｍ。

图１１　方孔定子面内驱动旋转超声电机

２３　面内驱动旋转超声电机性能比较分析

面内驱动旋转超声电机的结构形式在不断改进

和优化，表１归纳了多种不同夹心式换能器定子结
构和贴片式定子结构面内驱动旋转超声电机的输出

性能。这两种类型定子结构的面内驱动旋转超声电

机，通过采用不同的压电陶瓷和激励组合方式，使

得定子产生面内的弯曲振动模式。其中，夹心式换

能器定子结构的面内驱动旋转超声电机的工作模态

主要是Ｂ（０，５）面内弯振模态和 Ｂ（０，９）面内弯振
模态；贴片式定子结构的面内驱动旋转超声电机的

工作模态主要是 Ｂ（０，３）面内弯振模态。在输出性
能方面，夹心式换能器定子结构的面内驱动旋转超

声电机输出转矩大、输出转速低，文献［７］中的样
机最高输出转矩达０９４Ｎｍ，文献［１０］中的样机最
高空转转速为１００ｒ／ｍｉｎ；相比之下，贴片式定子结
构的面内驱动旋转超声电机输出转矩小、输出转速

高，文献［１５］中的样机最大输出转矩为 ０２μＮｍ，
文献［１６］中的样机最高空转转速为１３３００ｒ／ｍｉｎ。在
结构体积方面，采用夹心式换能器定子结构的面内

驱动旋转超声电机的结构尺寸和体积大；贴片式定

子结构的面内驱动旋转超声电机的结构尺寸和体积

小，文献［１８］中研制出了迄今为止报道最小定子的
微型旋转超声电机，定子尺寸仅为 ０４１ｍｍ×
０４１ｍｍ×０２５ｍｍ。相比环形行波、驻波型的旋转
超声电机，贴片式定子结构的面内驱动旋转超声电

机易于微小型化，应用潜力大。

表１　几种面内驱动旋转超声电机输出性能的比较

不同文

献电机

驱动电

压／Ｖ

谐振频

率／ｋＨｚ

最高转

速／ｒ／ｍｉｎ

最大转

矩／Ｎ·ｍ

夹心式

文献［７］ ２４０ ２３６ １１６ ０９４

文献［９］ １００ ３５５ １１０ ０５

文献［１０］ ２００ ４８６ １００ ０３

贴片式

文献［１１］ １００ ５７４７ ３４２ ６２６×１０－３

文献［１２］ ２００ １１５４ ３３８ １４４×１０－３

文献［１５］ ９８ ９３５ ２５００ ０２×１０－６

文献［１６］ ７０ １０２０ １３３００ ４０２×１０－６

文献［２０］ １００ ３１５ ２１５ １５８×１０－３

３　结　语

当今，材料工程、机械加工、控制技术和微电

子技术的飞速发展，超声电机技术瓶颈不断的突破，

技术日益成熟，应用空间越来越多。几十年来，我

国超声电机技术快速发展，取得了丰硕的成果，打

破国外在该领域的技术封锁和垄断，并跻身国际前

列。由于压电陶瓷极化和激励组合方式多样，超声

电机的结构灵活、形式多样。从当前的研究进展来

看，贴片式面内驱动旋转超声电机是现有研究中最

易于微小型化的一类，在微小型驱动电机领域具有

很好的潜力。相比环形行波型旋转超声电机和驻波
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型旋转超声电机，这类型超声电机的技术和应用还

不够成熟，在理论模型、关键技术和应用等方面还

需要深入研究和突破。

（１）理论模型方面
超声电机其涉及机械、振动、摩擦、材料等多

学科交叉与融合，具有很强的非线性特性，相关理

论模型建立相对复杂和困难。定子与转子之间接触

面是超声电机稳定工作和高效率的关键，环形行波

型旋转超声电机在相关理论模型开展了大量研究。

多个接触模型的研究成果已经见诸于报，主要有刚

性接触模型、弹性接触模型和粘弹性接触模型等三

类模型。相关理论模型可为这类型超声电机的设计

和性能优化提供有益的依据。不同于环形行波型旋

转超声电机，面内驱动旋转超声电机是利用面内弯

曲振动模式和以定子内圆柱表面作为驱动面，定子

与转子之间接触和作用方式有很大的不同，目前相

关的接触模型研究相对较少。因此，其定子和转子

的面内接触界面的理论模型需要深入研究，为电机

性能提升提供相应的理论支撑。

（２）关键技术和应用方面
目前环形行波型旋转超声电机的技术最为成熟，

实现产业化，在相机、高精密定位平台等多个领域

实现商业化应用和广泛应用。但面内驱动旋转超声

电机的技术还不够成熟，还未见有产业化和商业化

应用，有关的应用研究成果报道更多都是在实验阶

段。因此，这类型超声电机的产业化进程和商业化

应用还存在诸多关键技术问题有待进一步突破。包

括有：提高电机的输出稳定性和可靠性，高机械品

质因数压电材料开发，电机微型化设计和性能优化，

新型摩擦材料和表面处理新方法，高精度和高分辨

率的速度控制和位移控制，小型化、低电压化和集

成化驱动电源，产业化和商业化应用，等等。

超声电机符合我国关键基础件领域发展需要，

核心技术和关键问题还要不断深入研究和突破，拓

展应用领域。随着精密仪器、生物医疗等领域的发

展，对精密驱动器提出了更高的要求，尤其是轻量

化、小型化的需求。相比环形行波的旋转超声电机，

贴片式定子结构的面内驱动旋转超声电机易于微小

型化，有很大的发展空间和市场价值，应用潜力大，

要加快促进其应用和产业化。
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旋变／自整角机函数桥校准方法及不确定度分析
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摘　要：描述了信号电机检测中旋变／自整角机函数桥的校准方法、校准步骤及数据处理方法，测量不确定度评定
方法。
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０　引　言
美国北大西洋工业公司生产的旋变／自整角机函

数桥，其工作原理是旋变／自整角机产生三角函数变
换的一种特殊交流电桥，是一种高精度的微电机检

测仪器［１］，主要用于高精度信号电机即旋转变压器

和自整角机电气误差的测量。高精度的信号电机在

多种高端专业装备中大量应用，主要用于各种角度

参数的测量及反馈，在其所在系统中起至关重要作

用。因此用于高精度的旋转变压器和自整角机电气

精度检测的旋变／自整角机函数桥定期校准工作是非
常必要的。在国家及行业内均无相应的检定规程及

校准规范的情况下［２］，经过多年的实践总结，我们

提出适合旋变／自整角机函数桥的校准方法，规范旋
变／自整角机函数桥的校准程序。从而保证旋转变压
器和自整角机电气误差检测的准确性及可靠性。本

方法适合测量范围为０°～３６０°、角度误差为４″以上
的旋变／自整角机函数桥的校准。

１　校准条件及所用设备

１１　校准条件

ａ环境温度：（２０±５）℃；

ｂ相对湿度：不大于８０％ ；
ｃ供电电源：电压（２２０±１０）Ｖ，频率（５０±

１Ｈｚ）；
ｄ避免强电磁场干扰。

１２　所用设备

校准所用设备必须经过计量技术机构校准合格，

并在有效期内。标准设备的测量范围要覆盖被校器

具的测量范围。标准设备的不确定度应优于被校器

具不确定度（允许误差极限）的四分之一。

ａＦＪ２３型感应分压箱；
ｂ２２５０型数字相角电压表；
ｃ交流信号源。

２　校准方法

２１　电气角示值误差校准

２１１　应用于旋转变压器检测时旋变／自整角机函
数桥电气角度示值误差校准

ａ按图１连接好线路；
ｂ根据被校要求，设置交流信号源参考电压和

频率（１１８Ｖ４００Ｈｚ、２６Ｖ４００Ｈｚ等）精度达到±５％；
ｃ数字相角电压表设置为测量同相分量模式；
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ｄ设置感应分压箱输出角度值为０°（感应分压
箱输出角度值对应设置按照表１中的ＲＢ－１和ＲＢ－
２相应值）；调节旋变／自整角机函数桥角度值使相
角电压表同相分量为零，分别读取并记录感应分压

箱输出角度值ａ１和函数桥的角度值 ｂ１；从０°开始，

以５°为步进单位，在０°～３６０°范围内同步增加感应
分压箱和旋变／自整角机函数桥的角度值后，调节旋
变／自整角机函数桥角度值使数字相角电压表测量的
同相分量为零，分别读取并记录感应分压箱对应的

角度值ａｉ和函数桥的角度值ｂｉ。

图１　旋变模式校准接线图
表１　旋变校准表

Ⅰ Ⅱ Ⅲ Ⅳ ＲＢ－１ ＲＢ－２

０° １８０° １８０° ３６０° １０００００００ ０００００００

５° １７５° １８５° ３５５° ９９６１９４６ ０８７１５５７

１０° １７０° １９０° ３５０° ９８４８０７７ １７３６４８０

１５° １６５° １９５° ３４５° 　９６５９２５８ ２５８８１９０

２０° １６０° ２００° ３４０° ９３９６９２６ ３４２０２０１

２５° １５５° ２０５° ３３５° ９０６３０７７ ４２２６１８２

３０° １５０° ２１０° ３３０° ８６６０２５４ ５００００００

３５° １４５° ２１５° ３２５° ８１９１５２０ ５７３５７６４

４０° １４０° ２２０° ３２０° ７６６０４４４ ６４２７８７６

４５° １３５° ２２５° ３１５° ７０７１０６７ ７０７１０６７

５０° １３０° ２３０° ３１０° ６４２７８７６ ７６６０４４４

５５° １２５° ２３５° ３０５° ５７３５７６４ ８１９１５２０

６０° １２０° ２４０° ３００° ５００００００ ８６６０２５４

６５° １１５° ２４５° ２９５° ４２２６１８２ ９０６３０７７

７０° １１０° ２５０° ２９０° ３４２０２０１ ９３９６９２６

７５° １０５° ２５５° ２８５° ２５８８１９０ ９６５９２５８

８０° １００° ２６０° ２８０° １７３６４８０ ９８４８０７７

８５° ９５° ２６５° ２７５° ０８７１５５７ ９９６１９４６

９０° ９０° ２７０° ２７０° ０００００００ １０００００００

　　ｅ从３６０°开始，反方向以 ５°为步进单位，在

３６０°～０°范围内同步减少感应分压箱和旋变／自整角

机函数桥的角度值后，调节旋变／自整角机函数桥角

度值使相角电压表同相分量测量值为零，分别读取

并记录感应分压箱对应的角度值 ａｉ…ａ１和函数桥的

角度值ｂｉ…ｂ１。

２１２　应用于自整角机检测时旋变／自整角机函数

桥电气角度示值误差校准

ａ按图２连接好线路；

ｂ根据被校要求，设置交流信号源参考电压和

频率（１１８Ｖ４００Ｈｚ、２６Ｖ４００Ｈｚ等）精度达到 ±

５％ ；

ｃ数字相角电压表设置为测量同相分量功能；

ｄ设置感应分压箱输出角度值为０°（感应分压

箱输出角度值对应设置按照表２中的ＲＢ－１和ＲＢ－

２相应值）；调节旋变／自整角机函数桥角度值使相

角电压表同相分量为零，分别读取并记录感应分压

箱输出角度值ａ１和函数桥的角度值 ｂ１；从０°开始，

以５°为步进单位，在０°～３６０°范围内同步增加感应

分压箱和旋变／自整角机函数桥的角度值后，调节旋

变／自整角机函数桥角度值使数字相角电压表测量的

同相分量为零，分别读取并记录感应分压箱对应的

角度值ａｉ和函数桥的角度值ｂｉ。
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图２　自整角机模式校准接线图
表２　自整角机校准表

Ⅰ Ⅱ Ⅲ Ⅳ Ⅴ Ⅵ ＲＢ－１ ＲＢ－２

０° １２０° １２０° ２４０° ２４０° ３６０°８６６０２５４０００００００

５° １１５° １２５° ２３５° ２４５° ３５５°９０６３０７７０８７１５５７

１０° １１０° １３０° ２３０° ２５０° ３５０°９３９６９２６１７３６４８０

１５° １０５° １３５° ２２５° ２５５° ３４５°９６５９２５８２５８８１９０

２０° １００° １４０° ２２０° ２６０° ３４０°９８４８０７７３４２０２０１

２５° ９５° １４５° ２１５° ２６５° ３３５°９９６１９４６４２２６１８２

３０° ９０° １５０° ２１０° ２７０° ３３０°１０００００００５００００００

３５° ８５° １５５° ２０５° ２７５° ３２５°９９６１９４６５７３５７６４

４０° ８０° １６０° ２００° ２８０° ３２０°９８４８０７７６４２７８７６

４５° ７５° １６５° １９５° ２８５° ３１５°９６５９２５８７０７１０６７

５０° ７０° １７０° １９０° ２９０° ３１０°９３９６９２９７６６０４４４

５５° ６５° １７５° １８５° ２９５° ３０５°９０６３０７７８１９１５２０

６０° ６０° １８０° １８０° ３００° ３００°８６６０２５４８６６０２５４

　　ｅ从３６０°开始，反方向以 ５°为步进单位，在
３６０°～０°范围内同步减少感应分压箱和旋变／自整角
机函数桥的角度值后，调节旋变／自整角机函数桥角
度值使相角电压表同相分量测量值为零，分别读取

并记录感应分压箱对应的角度值 ａｉ…ａ１和函数桥的
角度值ｂｉ…ｂ１。

３　数据处理
旋变／自整角机函数桥各测点电气角度示值误差

计算公式：

ｅｉ＝ ａｉ－ａ( )１ － ｂｉ－ｂ( )１ （１）
其中，ａｉ为感应分压箱第ｉ测点给定值；ｂｉ为旋变／
自整角机函数桥第 ｉ测点读数；ｅｉ为被校准旋变／自
整角机函数桥第ｉ测点的误差值；ｉ＝１，２…７２。

示值误差取正、反两个方向中个校准点误差的

最大值和最小值之差作为校准结果。

Ｍ＝ ｅ( )ｉｍａｘ （２）
Ｎ＝ ｅ( )ｉｍｉｎ （３）

角度示值误差：

Ｅ＝Ｍ－Ｎ＝ ｅ( )ｉｍａｘ－ ｅ( )ｉｍｉｎ （４）
式中，Ｍ为校准点误差的最大值；Ｎ为校准点误差
的最小值；Ｅ为示值误差。

４　校准方法的不确定度分析

４１　数学模型

待校准旋变／自整角机函数桥的角度［３］可表示为

θ＝δθ１＋δθ２＋２×δθ３＋δθ４ （５）
其中，δθ１与δθ２分别为两个感应分压箱允许误差引
入的校准误差值；δθ３为感应分压箱分辨率引入的校
准误差值；δθ４为数字相角电压表测量精度引入的校
准误差值，由于校准时需要两个感应分压箱，因此

两个感应分压箱的分辨率对旋变／自整角机函数桥不
确定度评定需要乘以２。

因此不确定度的评定有５个量，分别是两个感
应分压箱的误差和分辨率引入的标准不确定度，以

及数字相角电压表测量精度引入的标准不确定度［３］，

分别用Ｕ１、Ｕ２、Ｕ３、Ｕ４表示，由于两个感应分压箱
的分辨率引入的标准不确定度相等，因此合成标准

不确定度可由下式求出：

ＵＣ＝ Ｕ２１＋Ｕ
２
２＋２×Ｕ

２
３＋Ｕ槡

２
４ （６）

４２　测量不确定度分量

４２１　感应分压箱
两个感应分压箱允许误差［４］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
不确定度分别为

Ｕ１＝
δθ１
槡３
＝００００４５

槡３
＝２６×１０－４ （７）
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νδθ( )１ ＝
１／２
１０／( )１００２＝５０ （８）

Ｕ２＝
δθ２
槡３
＝００００３３

槡３
＝１９０５×１０－４ （９）

νδθ( )２ ＝
１／２
１０／( )１００２＝５０ （１０）

感应分压箱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
分别为

Ｕ３＝
δθ３
槡３
＝１０

－６

槡３
＝５７７４×１０－７ （１１）

νδθ( )３ ＝
１／２
１０／( )１００２＝５０ （１２）

４２２　数字相角电压表
数字相角电压表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
确定度分别为

Ｕ４＝
δθ４
槡３
＝００００１

槡３
＝５７７４×１０－５ （１３）

νδθ( )４ ＝
１／２
１０／( )１００２＝５０ （１４）

４３　合成标准不确定度

根据式（６）计算出合成标准不确定度为
ＵＣ≈３３８×１０

－４ （１５）

４４　有效自由度

ν＝
Ｕ４Ｃ

Ｕ４１
νδθ( )１

＋
Ｕ４２
νδθ( )２

＋２×
Ｕ４３
νδθ( )( )

３
＋
Ｕ４４
νδθ( )４

（１６）
ｔ０９５( )１４２ ＝１９７６ （１７）

４５　扩展不确定度

Ｕ＝ｔ０９５（１４２）×ＵＣ≈００００７° （１８）

５　比对验证

为了验证本校准方法的可行性［２］，首先使用本

方法对旋变／自整角机函数桥进行校准，并与旋变／
自整角机函数桥出厂数据进行比对，比对分析验证

所依据的公式为

ｙ１－ｙ２ ≤槡２Ｕ （１９）
式中，ｙ１为本校准方法测量值；ｙ２为旋变／自整角机
函数桥出厂测量值；Ｕ为扩展不确定度。

使用本方法校准结果为１２００００４°，出厂数据为
１２００００２°，将两组测量值以及扩展不确定度带入式
（１９）中，则：
ｙ１－ｙ２ ＝ １２００００４°－１２００００２°＝００００２°

（２０）

槡２Ｕ 槡＝２×００００７°＝００００９９° （２１）

通过计算结果分析可得： ｙ１－ｙ２ 槡＜２Ｕ，因此
本校准方法是合理可行的。

６　结　论
通过以上扩展不确定度分析、比对验证以及多

次校准实践证明［２］，本方法合理有效，完全符合旋

变／自整角机函数桥校准要求。可供各信号电机生产
及检测单位参考。
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