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复合模型参考自适应无速度矢量控制
林天杰１，程善美１，李连鹏２

（１华中科技大学，武汉 ４３００７４；２中国铁路沈阳局沈阳机务段，沈阳 １１００２３）

摘　要：磁链模型和无功功率模型由于结构简单、估计性能好，常用于模型参考自适应转速估计。针对磁链模型和

无功功率模型各自存在的动稳态问题，通过分析不同模型对磁链精度的需求差异，提出了由无功功率－磁链－切换

函数组成的复合模型，该复合模型在动态和稳态过程中都能实现准确的速度估计。经Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真及实物实

验，证实复合模型具有良好的动态跟踪性能和优秀的稳态性能。
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０　引　言

矢量控制的高性能伴随着速度闭环。闭环调速

系统一般通过安装如光电脉冲编码器、旋转变压器

等速度传感器获取转速反馈。转速传感器的安装增

加了系统的成本。实际使用中电机时常工作于潮湿、

高温、腐蚀性强的环境中，这些环境往往难以安装

速度传感器和铺设信号线。因此无速度传感器控制

一直是电机控制的热点［１３］。

由于理论上的高精度，全阶观测器法和扩展卡

尔曼滤波法得到了较多关注。全阶观测器法以整个

电机状态方程为观测对象，以观测的定子电流和实

际的定子电流之间的误差作为反馈量，再设计合适

的反馈增益矩阵从而获取期望变量。卡尔曼滤波算

法在本质上是一种最优预测估计的方法，在电机这

类非线性领域，广泛使用的是扩展卡尔曼滤波算

法。扩展卡尔曼滤波算法通过泰勒级数展开，先将

非线性对象转换为线性对象，再进行滤波估计。在

电机模型大为简化的同步电机中，全阶观测器法和

扩展卡尔曼滤波法由于出色的精度和精简的计算

量，取得了不错的成效［４５］。与同步电机不同的是，

感应电机的数学模型阶次更高，方程更复杂。直接

面对高阶次控制对象建模时，全阶观测器法和扩展

卡尔曼滤波法出现了计算量大幅增加的问题。若使

用一些简单的近似条件进行降阶，虽然计算量减

少，但又导致设计出的速度估计方案性能劣化。在

计算资源本就紧张的实物控制系统设计中，计算量

的大幅提升无法忽视。因此全阶观测器和扩展卡尔

曼滤波观测器的实际应用有限。

模型参考自适应法（ＭＲＡＳ）由于较低的计算量，

在感应电机无速度控制上获得了更多运用。最基础

的基于电压电流模型的 ＭＲＡＳ存在稳态精度一般且
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受参数影响等问题［６］。一部分研究者出于改进的目

的将参考模型更换，例如换为全阶观测器、滑模观

测器等精度更高的磁链观测模型。研究表明，这种

改进方式遭遇了计算量的瓶颈［７］。

本文出于实际控制系统需要的角度，力图设计

一种兼顾计算量和性能的方案。经过对各个方案的

复现和测试，发现虽然电压模型计算的磁链用于磁

链模型ＭＲＡＳ中时稳态精度较差，但若以该磁链作

为补偿项加入无功功率模型（简称功率模型）中，则

可以提升功率模型的动态性能。除此之外，功率模

型的稳态性能显著好于磁链模型且不受电机转子参

数影响。在不增加磁链的计算量的前提下，动态时

使用磁链计算磁链模型，稳态时使用磁链计算功率

模型，并设计切换函数进行模型切换保证平顺性。

由于共用同一个磁链，同时计算两个模型引入的计

算量可控，并且可以做到一个模型闭环计算时另一

个模型同步开环计算，保证实时性。该方案充分利

用了两个简单模型的不同点，简单有效，完全适用

于对计算量严格要求的实际控制系统，且具有较大

的自主扩展空间。

１　模型参考自适应速度估计方法

模型参考自适应是一种提出较早的基于稳定性

设计的参数辨识方法，已经被广泛的应用在各种系

统之中［８１０］。如图１所示，其原理是通过选取一个

不含未知参数的方程作为参考模型，选取另一个含

有待辨识参数的方程作为可调模型，以两模型间相

同物理量构建误差及相应自适应律，从而实时调节

可调模型使其跟踪参考模型。当跟踪稳态时，即可

求得待求参数。

图１　模型参考自适应原理图

１１　磁链模型

磁链模型是最常用于估计转速的模型参考自适

应方案。该方案通过比较电压方程和电流方程中共

同的磁链量估算转速，因此称为磁链模型。

以电压方程为参考模型，以电流模型为可调模

型，以电流模型计算的磁链与电压模型计算的磁链

的差值作为自适应律的输入，选取 ＰＩ控制器作为自

适应律，自适应律的输出即估计转速，构建磁链模

型参考自适应结构，如图２所示。

图２　磁链模型参考自适应原理图

图中，ｕｓ、ｉｓ表示定子电压电流；ψｒｅｆ、ψａｄｊ、ψｅｒｒ分别

表示参考模型磁链、可调模型磁链、磁链误差；ωｒ
自适应律的输出即为估计转速。

磁链模型中的电压模型选取两相垂直静止坐标

系，方程如：

ψｒα ＝
Ｌｒ
Ｌｍ∫（ｕｓα－Ｒｓｉｓα）ｄｔ－σＬｓｉｓ[ ]α

ψｒβ ＝
Ｌｒ
Ｌｍ∫（ｕｓβ－Ｒｓｉｓβ）ｄｔ－σＬｓｉｓ[ ]{

β

（１）

式中，下标αβ分别表示变量位于两相静止坐标系；

ψｒα、ψｒβ表示转子磁链；ｕｓα、ｕｓβ、ｉｓα、ｉｓβ分别为电机

定子电压和定子电流；Ｒｓ、Ｌｒ、Ｌｍ、Ｌｓ、σ＝１－
Ｌ２ｍ
ＬｓＬｒ

分别为定子电阻、转子电感、电机互感、定子电感、

漏磁系数。

电压模型中不含容易随电机运行而改变的转子

电阻，只与定子电阻有关，而定子电阻可以通过堵

转实验获取，获取难度低。电压模型中的纯积分器

会引入积分饱和、积分漂移等问题，需要对纯积分

器进行优化处理以消除积分饱和、积分漂移的

影响。

电流模型同样选取两相垂直静止坐标系，方

程如：

ψｒα ＝
１

１＋Ｔｒｐ
Ｌｍｉｓα－Ｔｒψｒβω[ ]

ｒ

ψｒβ ＝
１

１＋Ｔｒｐ
Ｌｍｉｓβ＋Ｔｒψｒαω[ ]{

ｒ

（２）

式中，Ｔｒ为转子时间常数，ｐ为微分算子。

电流模型含有转子参数，在电机遭遇物理环境

变化或长时间运行时，电机的转子参数，特别是转

子电阻将显著改变。转子参数的变化使得电流模型

计算的磁链变化，从而影响整个模型参考自适应系

统的稳定性。因此，电流磁链模型估计的转速并不

适用于电机长时间运行的工况。若长时间运行电机

并使用磁链模型估计转速，则必须加入转子参数校

正模块。

·２·
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１２　无功功率模型

异步电机无功功率的定义如：

Ｑ１ ＝ｕｓｑｉｓｄ－ｕｓｄｉｓｑ （３）
式中，下标ｄｑ表示两相同步旋转坐标系下的变量。

该方程只含定子电压电流，通过电流传感器可

以获得定子电流，定子电压使用给定电压近似，方

程中无未知参数，因此作为参考模型。考虑电机电

压方程：

ｕｓｄ ＝Ｒｓｉｓｄ＋σＬｓρｉｓｄ＋
Ｌｍ
Ｌｒ
ρψｒｄ－σＬｓωｅｉｓｑ－ωｅ

Ｌｍ
Ｌｒ
ψｒｑ

ｕｓｄ ＝Ｒｓｉｓｑ＋σＬｓρｉｓｑ＋
Ｌｍ
Ｌｒ
ρψｒｄ＋σＬｓωｅｉｓｄ＋ωｅ

Ｌｍ
Ｌｒ
ψ{
ｒｄ

（４）
式中，ωｅ为同步转速，将式（４）代入式（３），化简并

处理微分项（稳态时微分项为０）可得：

Ｑ２ ＝σＬｓωｅ（ｉ
２
ｓｄ＋ｉ

２
ｓｑ）＋ωｅ

Ｌｍ
Ｌｒ
（ｉｓｑψｒｑ＋ｉｓｄψｒｄ）

（５）
通过代入矢量控制中转子磁链定向条件 ψｒｄ ＝

Ｌｍｉｓｄ，ψｒｑ ＝０，可将式（５）中的Ｑ２简化为Ｑ３，Ｑ３的
表达式如：

Ｑ３ ＝σＬｓωｅ ｉ２ｓｄ＋ｉ
２( )
ｓｑ ＋ωｅ

Ｌ２ｍ
Ｌｒ
ｉ２ｓｄ （６）

对比Ｑ２和Ｑ３的表达式，若使用近似后的Ｑ３作
为可调模型，则可调模型含有的变量只有定子电流

和同步转速，含有的参数只与电感有关，计算量较

Ｑ２降低。但由于Ｑ３预设了定向准确的稳态条件，导

致方程缺少对动态过程的描述，进而使得动态跟踪

效果差。若选取Ｑ２作为可调模型，则计算可调模型

还需要获取同步坐标系下的转子磁链的信息。通过

带饱和反馈积分的电压模型可以计算出转子磁链，

再经过旋转变换即可得到同步坐标系下的转子磁链。

综合考虑，选取Ｑ２作为可调模型，避免动态段偏差

过大。

无功功率模型参考自适应的结构如图３所示。

图３　无功功率模型参考自适应原理图

通过参考模型计算出无功功率Ｑ１；将电压模型

计算得到的两相静止坐标系下的磁链 Ｐａｒｋ变换为同

步坐标系下的磁链ψｒ，作为可调模型的输入，通过

可调模型计算出Ｑ２。两功率相减得到功率误差，作

为自适应律的输入。选取 ＰＩ控制器作为自适应律，

ＰＩ的输出即是同步转速ωｅ，通过转差转换为转子转

速作为速度反馈量。

１３　饱和反馈积分器

功率模型和磁链模型均采用电压积分计算磁链。

如前所述，直接对反电动势积分会导致积分饱和等

问题，因此本文采用了如图４所示的一种带饱和反

馈的积分方式，可以基本消除积分饱和、积分漂移

等问题。

图４　带饱和反馈的磁链计算

图中，ωｃ表示等效一阶低通滤波器的滤波系数；Ｌ表

示反馈限幅；ψｓ表示输出磁链。该积分器的性能介

于纯积分和低通滤波器之间，磁链估计值的不同使

得经过双向限幅后的反馈磁链也不同，反馈磁链的

值会影响整个积分器的工况。无反馈磁链时，该积

分器等效为一阶低通滤波器，截止频率等于滤波系

数；当反馈磁链等于实际磁链时，该积分器等效为

纯积分器。当输入反电动势为标准的正弦波时（截止

频率为０Ｈｚ），如果积分器的输出出现了积分漂移，

饱和反馈回路会通过改变反馈值从而改变等效一阶

惯性环节的截止频率来消除漂移。换言之，由于饱

和反馈回路的存在，整个积分器等效于一个截止频

率可调的一阶惯性环节。

２　基于复合模型参考自适应速度估计

参考磁链使用电压模型估计的优势是计算十分

简单且不受转子参数影响。但此方法估计的磁链精

度低于全阶观测器法。如果使用电压模型作为参考

磁链去构建磁链模型从而估计转速，将导致稳态时

估计转速波动大，进而导致稳态转速估计误差较大。

除此之外，磁链模型中的可调模型受转子参数影响。

综合来看磁链模型并不适合用于稳态转速估计。

与磁链模型不同，功率模型的可调模型不含转

子电阻，其参考模型不含电机参数，因此稳态转速

估计误差小，稳定性强。但如前所述，功率模型忽

略了微分项，其动态转速估计效果理论上要逊于磁

链模型。本文使用电压模型计算出的磁链增强功率

·３·
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模型的动态，使其转速动态估计性能与磁链模型的

差距减小。由于动态过程中功率模型估计效果逊于

磁链模型，稳态时磁链模型又存在较大转速估计误

差，因此本文结合功率模型和磁链模型，扬长避短，

提出依据切换函数进行模型切换的复合模型。如图

５所示，在复合模型下，估计转速随着动态过程向

稳态过程的转换，按照切换函数从磁链模型平滑地

过渡到功率模型；当电机重新进入动态时，估计转

速又迅速从功率模型回切到磁链模型。

图５　复合模型参考自适应原理图

复合模型中的两个模型都使用 ＰＩ控制器作为自

适应律，可以证明两个模型都符合李雅普诺夫稳定

性。由于电压模型计算的磁链被复合模型中的两个

模型同时使用，因此相较于单一的功率模型或磁链

模型而言，复合模型增加的计算量较少，因此可以

在不占用过多计算资源的情况下令两个模型同步计

算。当使用复合模型进行转速估计闭环控制时，稳

态复合模型切换完全切换为功率模型，提高精度的

同时还避免了电机长时间运行升温导致的电机参数

变化带来的估计误差。另外，稳态时可以让磁链模

型停止计算，进一步减少资源占用，直到系统脱离

稳态时再重新开始计算磁链模型。

图５中，ωｐｓｉ和ωｐｏｗ分别表示磁链模型和功率模型

的估计转速；ωｏｕｔ为用于反馈的估计转速；ωｒｅｆ表示给

定转速。复合模型中两个单一模型的输入均为电压电

流，输出均为估计转速，适合模块化设计，可移植性

强。图５中的切换函数记为Ｓ（ｒ）表达式如：

ωｏｕｔ＝Ｓ（ｒ）＝ωｐｏｗｒ
ｎ＋ωｐｓｉ（１－ｒ

ｎ）

ｒ＝
ωｐｓｉ／ωｒｅｆ，ｗｈｅｎωｐｓｉ＜ωｒｅｆ
ωｒｅｆ／ωｐｓｉ，ｗｈｅｎωｐｓｉ＞ω

{
ｒｅｆ

（７）

式中，ｎ为模型权重系数。系数 ｎ越大，复合模型

动态过程的输出转速越偏向于磁链模型。考虑到磁

链模型动态转速跟踪效果好，可以较为真实的反应

系统动态过程转速，因此采用磁链模型作为切换函

数的判断依据。

３　仿真验证

为验证复合模型参考自适应方案的有效性，基

于Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真平台，依据实际电机参数搭

建复合模型无速度矢量控制系统。该矢量控制系统

使用双闭环结构，外环为转速环，内环为电流环，

电压调制使用 ＳＶＰＷＭ方案，转速反馈通过复合模

型参考自适应算法获取。控制对象为大功率异步电

机，电机参数如表 １所示。仿真控制框图如图 ６
所示。

表１　电机参数表

参数 参数值

额定线电压／Ｖ

额定功率／ｋＷ

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ）

额定负载／Ｎｍ

极对数

定子电阻／Ω
互感／Ｈ

定子漏感／Ｈ

转子漏感／Ｈ

５５０
１８０
２１５０
８００
２

０００８９
００１３２
００００２
００００４

图６　复合模型参考自适应无速度矢量控制框图

３１　空载转速估计效果

仿真空载时，设定电机从零速启动升速至

１０００ｒ／ｍｉｎ，稳定运行，１０ｓ时开始升速至１５００ｒ／ｍｉｎ，
稳定运行后，１５ｓ时开始降速至１０００ｒ／ｍｉｎ。观察

升降速过程中不同方案估计转速与实际转速的

偏差。

图７中，横轴坐标为时间ｔ，单位为ｓ；纵轴坐标

为转速ｎ或转速误差 ｎ＿ｅｒｒ，单位为 ｒ／ｍｉｎ。观察空

·４·
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载不同模型稳态效果，功率模型与复合模型在稳态时

转速估计误差在５ｒ／ｍｉｎ以内，全段估计转速波动小。

磁链模型稳态转速估计误差最大值约２０ｒ／ｍｉｎ，平均

误差高于１０ｒ／ｍｉｎ。因此稳态时，复合模型和功率模

型转速估计效果显著优于磁链模型。

图７　各模型空载转速估计波形

　　观察动态升降速波形，功率模型在升速或降速

的动态段有明显的滞后，动态效果逊于磁链模型和

复合模型。复合模型动态转速估计效果与磁链模型

近似但动态估计转速波动较小。除此之外，接近稳

态时复合模型估计误差明显低于磁链模型。

综上，空载时复合模型动态过程优于功率模型，

稳态过程优于磁链模型，兼顾了快速性和准确性，

转速估计效果相比单一模型有明显提升。

３２　带负载转速估计效果

空载初步验证了复合模型相对于磁链模型和功

率模型的优势。进一步设计带载实验以验证带负载

工况下复合模型的转速估计效果。电机额定负载为

８００Ｎｍ，通过斜坡函数从空载逐渐加至额定，观察

带额定负载电机升降速时估计转速效果（升降速设定

与空载保持一致）。

负载波形如图８（ａ）所示，图中纵轴坐标为负载

转矩ＴＬ，单位为 Ｎｍ；其余图形中的横纵轴与空载

实验保持一致。三组不同方案的估计转速如图８（ｂ）
～图８（ｄ）所示。观察波形图，带额定负载后，复合

模型和功率模型稳态误差变大，平均误差增加到１０
ｒ／ｍｉｎ左右。磁链模型的稳态误差相比空载工况略微

提升，平均误差约为１５ｒ／ｍｉｎ，仍旧高于复合模型。

复合模型与磁链模型的动态过程仍比较接近，其中

复合模型的估计转速波动小于磁链模型，较为平整。

对比功率模型，复合模型和磁链模型的动态转速估

计效果仍具明显优势。

·５·
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图８　各模型带载转速估计波形

综上，在带负载情况下，复合模型转速估计效

果同空载结论一致，仍优于磁链模型和功率模型。

４　实验验证

空载及负载的仿真结论初步证明使用复合模型

估计转速效果好于单一的磁链模型或功率模型。为

使结论更全面且更具可靠性，必须在仿真之外设计

实物实验。

逆变器由四组 １７００Ｖ／１２００Ａ的英飞凌 ＩＧＢＴ构

成，其中一组作为制动回路，三相异步电机采用与

仿真电机参数一致的电机。系统通过控制电路板与

驱动电路板共同实现对电机的牵引控制。控制板使

用“ＤＳＰ＋ＦＰＧＡ双处理器”实现控制程序，ＤＳＰ使用

德州仪器公司的 ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５芯片，ＦＰＧＡ使用

Ａｌｔｅｒａ的 Ｃｙｃｌｏｎｅ ＩＶＥＰ４ＣＥ４０芯片。无速度传感

器算法、间接矢量控制算法、ＳＶＰＷＭ算法是均于

ＤＳＰ实现；ＦＰＧＡ用于实现模拟数字量转换、与驱动

板通讯等功能。牵引控制系统使用上位机发出控制

指令并进行数据记录，实际系统结构图如图９所示。

图９　一体化变流器系统控制结构图

实验中使用估计转速作为转速反馈，速度传感

器主要用于分析结果，通过上位机记录估计转速和

实际转速。使用泰克的ＭＤＯ３０００示波器记录定子 Ａ
相电流。

４１　空载转速估计效果

空载实验时，设定电机从静止开始升速至２１００
ｒ／ｍｉｎ并稳定运行一段时间。观察并记录升速及稳态

过程中不同模型估计转速的动态跟踪性能及稳态段

稳态误差。

·６·
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图１０　空载Ａ相电流波形

图１１　空载各模型转速估计波形

图１１中横轴为时间ｔ，单位为ｓ；纵轴为转速 ｎ
或转速误差 ｎ＿ｅｒｒ，单位为 ｒ／ｍｉｎ。观察图１１中可

得，动态升速时功率模型的估计转速明显滞后于实

际转速；复合模型与磁链模型的估计转速显示出优

秀的动态跟踪性能。充分进行稳态运行后，复合模

型已完全切换到功率模型，此时其稳态误差与功率

模型相同，因此只比较复合模型与磁链模型的稳态

误差。对比可知，电机空载稳态运行时复合模型稳

态误差小于磁链模型。

空载时复合模型转速估计动态跟踪效果优于功

率模型，稳态误差小于磁链模型。综上，电机空载

时采用复合模型进行转速估计效果优于单一模型。

４２　负载转速估计效果

使用电涡流测功机对电机加载。由于测功机负

载在速度变化的时负载不稳定，因此先将电机空载

升速到 ２１００ｒ／ｍｉｎ，再从空载开始进行加载操作。

通过上位机记录负载稳定后各个模型的转速估计

效果。

图１２　带负载稳定时Ａ相电流

·７·
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图１３　带负载各模型转速估计波形

图１３（ａ）中纵轴为负载转矩 ＴＬ，单位为牛米

（Ｎｍ）；其余图形中的横纵轴与空载实验保持一致。

由图１３可知，带负载后复合模型和功率模型的估计

转速稳态波动小，波形较磁链模型平稳，与仿真结

论一致。比较复合模型与磁链模型的稳态估计转速

误差，前者的稳态误差明显小于后者。综上，得出

电机带载稳态运行时，复合模型效果好于单一模型

这一结论。

根据空载、带载工况得出的结论，使用复合模

型可以兼顾升降速、带负载等工况，因此对于实际

无速度矢量控制系统设计，复合模型具有更好的控

制效果。

５　结　语

本文针对无速度矢量控制系统设计时缺少兼顾

计算量和性能的方案这一问题，通过磁链和切换策

略将无功功率模型与磁链模型相结合，设计了切换

函数，提出了复合模型参考自适应转速估计方案。

通过设计仿真与实物实验，证实了复合模型参考自

适应方案动态估计效果优于无功功率模型，稳态估

计效果优于磁链模型，在空载与负载工况都显示出

较好的性能。提供了一种无速度传感器设计方案的

思路，通过调整复合模型中的基本模型和切换函数

可以使该方案适配于更多场景。
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基于模型预测控制的 ＰＭＳＭ弱磁策略
周致文，赵世伟

（华南理工大学 电力学院，广州 ５１０６４１）

摘　要：针对永磁同步电机在电压反馈弱磁控制策略下，不佳的电压外环控制参数引起电流振荡和电流调节器饱和

等问题，提出基于模型预测控制的弱磁策略。首先，通过将电压方程中的非线性耦合项和转速作为状态变量之一，

得到电流环的线性模型；然后，基于该模型，模型预测控制以电流跟踪误差和 ｄ－ｑ轴控制电压增量为优化目标，

在每个采样周期求解有限时域内的优化问题，得到 ｄ－ｑ轴控制电压。最后，仿真和实验结果表明，相较于传统电

压反馈弱磁策略，所提出的弱磁策略的电流响应性能对电压外环的控制参数鲁棒性更高。

关键词：永磁同步电机；弱磁控制；模型预测控制
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０　引　言

永磁同步电机以其高功率密度、高功率因数、

高可靠性和易于弱磁扩速等特点，广泛应用于交通

运输和机器人等数控系统［１–３］。电机的反电动势会

随着转速的提高而逐渐增大，当转速较高时，电机

反电动势将限制电机进一步提速，此时需要使用弱

磁控制削弱反电动势，拓宽电机的转速范围。

目前，永磁同步电机弱磁策略一般分为前馈弱

磁和反馈弱磁两种［４］。实现前馈弱磁的方法包括公

式法和查表法，前馈弱磁虽然保证了电机的响应速

度，但是对电机参数和工作环境依赖高［５］。实现反

馈弱磁的方法包括电压反馈弱磁策略和单电流调节

器策略［６］。单电流调节器策略虽然结构简单，系统

动态响应快，但是带载能力较弱，系统效率较低［７］。

电压反馈弱磁策略的电压利用率高且鲁棒性强，因

此受到广泛关注［８］。然而在电压反馈弱磁控制策略

下，电流响应性能对电压外环的控制参数要求较高，

不合适的电压外环参数会引起电流振荡和电流调节

器饱和。针对这个问题，文献［９，１０］表明电压外环

中的比例部分降低了系统稳定性，建议采用纯积分

控制器。文献［１１，１２］发现电压外环的静态增益在

弱磁过程中变化显著，提出在电压外环中引入自适

应增益，提高系统的电流响应性能。文献［１３］分析
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了系统的稳定运行范围和电压外环的 ＰＩ参数。分析

结果表明，当电压外环的 ＰＩ参数保持不变时，系统

的稳定运行范围随着转速的增加而减小，系统甚至

变得不稳定。文献［１４］指出恒定的电压外环控制参

数难以平衡整个弱磁区的稳定性和动态性，提出了

一种电压反馈控制器的控制参数自适应方法，该方

法提高了系统的稳定性，并且适用于不同特征电流

比的电机。文献［１５］设计了自适应电压控制器，保

证了电机在发电模式和电动模式下的稳定运行。文

献［１６］建立了电压外环的小信号模型，设计了基于

自抗扰控制的电压外环调节器，提高了电机在弱磁

较深时的稳定性。

基于以上文献分析，本文提出基于模型预测控

制的弱磁策略。首先，分析了当工作于电流极限圆

上时，ｑ轴电流指令受 ｄ轴电流指令影响的程度。

然后，通过扩张状态变量的方式建立了电流环的离

散化线性模型，基于该模型，以电流跟踪误差和 ｄ
－ｑ轴电压控制增量为优化目标，设计了基于模型

预测控制的电流内环。最后，在不同的电压外环控

制参数下，对基于ＰＩ控制和基于模型预测控制的电

压反馈弱磁策略进行仿真和实验，并对结果进行比

较和分析。

１　ＰＭＳＭ数学模型

内置式永磁同步电机在ｄ－ｑ轴坐标系下的定子

电压方程和电磁转矩方程为

ｕｄ ＝Ｒｓｉｄ＋Ｌｄ
ｄｉｄ
ｄｔ－ωｅＬｑｉｑ

ｕｑ ＝Ｒｓｉｑ＋Ｌｑ
ｄｉｑ
ｄｔ＋ωｅ（Ｌｄｉｄ＋ψｆ

{ ）

（１）

Ｔｅ＝
３
２ｐｎ ψｆ＋ Ｌｄ－Ｌ( )

ｑ ｉ[ ]ｄ ｉｑ （２）

式中，ｕｄ，ｕｑ分别为定子电压的 ｄ轴和 ｑ轴电压分

量；ｉｄ，ｉｑ分别为定子电流的ｄ轴和ｑ轴电流分量；Ｌｄ
，Ｌｑ分别为ｄ轴和ｑ轴电感；Ｒｓ为定子相电阻；ψｆ为
转子永磁磁链；ωｅ为电机电角速度；Ｔｅ为电磁转矩；

ｐｎ为电机极对数。

当电机处于稳态时，电压方程中微分项为 ０，
并且忽略定子电阻电压，得到电机处于稳态时的电

压方程为

ｕｄ ＝－ωｅＬｑｉｑ
ｕｑ ＝ωｅ（Ｌｄｉｄ＋ψｆ

{
）

（３）

当直流母线电压为 Ｖｄｃ，且采用 ＳＶＰＷＭ方式

调制时，逆变器输出相电压的最大值为 ｕｓｍａｘ ＝

Ｖｄｃ／槡３。永磁同步电机需要满足电压和电流的约

束如：

ｕ２ｄ＋ｕ
２
ｑ ＝ｕ

２
ｓ≤

Ｖｄｃ
槡

( )３
２

（４）

ｉ２ｄ＋ｉ
２
ｑ ＝ｉ

２
ｓ≤ｉ

２
ｓｍａｘ （５）

将式（３）代入式（４），可以得到 ｄ－ｑ轴电流坐

标系下的电压极限椭圆方程如：

（ωｅＬｑｉｑ）
２＋（ωｅＬｄｉｄ＋ωｅψｆ）

２ ＝ｕ２ｓ （６）

２　电压反馈弱磁控制策略分析

电压反馈弱磁控制策略框图如图１所示，电压

外环采用纯积分控制器以提高系统稳定性［９，１０］，其

中ｋｉ为电压外环的积分系数。为了保证ｄ－ｑ轴电流

指令位于电流极限圆内，ｑ轴电流指令的限幅值由ｄ
轴电流指令决定。

图１　电压反馈弱磁策略框图

当电流指令位于电流极限圆上时，ｄ－ｑ轴电流

指令上分别出现的微小扰动Δｉｄ 和Δｉｑ 满足下式：

（ｉｄ０＋Δｉｄ）
２＋（ｉｑ０＋Δｉｑ）

２ ＝ｉ２ｓｍａｘ （７）

式中，ｉｄ０和ｉｑ０分别为稳态的 ｄ－ｑ轴电流指令，Δｉｄ
和Δｉｑ 为ｄ－ｑ轴电流指令的小信号扰动。将式（７）
展开，并忽略二阶扰动项可得

Δｉｑ ＝－
ｉｄ０
ｉｑ０
Δｉｄ ＝ＧａΔｉｄ （８）

其中，Ｇａ为 ｑ轴电流指令对 ｄ轴电流指令的灵敏

度。当电流限幅值分别为４Ａ、６Ａ、８Ａ和１０Ａ时，

灵敏度 Ｇａ随 ｄ轴电流指令变化的曲线图如图 ２
所示。

图２　灵敏度曲线图

从图２可知，工作于电流极限圆上时，ｄ轴电

·０１·
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流指令对ｑ轴电流指令的影响显著。当电压外环的

积分系数ｋｉ较大，在深度弱磁区的 ｑ轴电流指令会

因ｄ轴电流指令的微小扰动而出现较大变化，ｄ－ｑ
轴电压和电流均出现剧烈振荡；当积分系数 ｋｉ较小

时，给定ｄ轴电流指令的变化速度较慢，电流调节

器容易出现饱和现象，进而引起 ｄ－ｑ轴电流出现

振荡。

３　基于模型预测控制的弱磁策略

模型预测控制（ＭｏｄｅｌＰｒｅｄｉｃｔｉｖｅＣｏｎｔｒｏｌ，ＭＰＣ）是
一种优化控制算法，它可以对多目标进行优化。基

于模型预测控制的电流调节器将ｄ－ｑ轴电流跟踪误

差和控制电压增量一起作为优化目标，通过在线求

解优化问题得到ｄ－ｑ轴控制电压。这样可以避免电

流环输出的 ｄ－ｑ轴电压出现剧烈波动，抑制电流

振荡。

模型预测控制需要离散化的线性模型，形式如：

ｘ（ｋ＋１）＝Ａｘ（ｋ）＋Ｂｕ（ｋ）
ｙ（ｋ）＝Ｃｘ（ｋ{

）
（９）

式中，ｘ（ｋ）为状态变量；ｕ（ｋ）为控制变量；ｙ（ｋ）为

输出变量。

选择采样周期Ｔｓ＝１００μｓ，对电压方程使用欧

拉法进行离散化可得：

ｉｄ（ｋ＋１）＝（１－
ＲＴｓ
Ｌｄ
）ｉｄ（ｋ）＋Ｔｓ

ｕｄ（ｋ）
Ｌｄ

＋
ＬｑＴｓ
Ｌｄ
ωｅ（ｋ）ｉｑ（ｋ）

ｉｑ（ｋ＋１）＝（１－
ＲＴｓ
Ｌｑ
）ｉｑ（ｋ）－

ψｆＴｓ
Ｌｑ
ωｅ（ｋ）

－
ＬｄＴｓ
Ｌｑ
ωｅ（ｋ）ｉｄ（ｋ）＋Ｔｓ

ｕｑ（ｋ）
Ｌ

















ｑ

（１０）
由于式（１０）中的 ωｅ（ｋ）ｉｑ（ｋ）和 ωｅ（ｋ）ｉｄ（ｋ）为

非线性耦合项，因此本文将非线性耦合项作为状态

变量之一，得到线性化的模型如：

ｘ（ｋ）＝［ｉｄ（ｋ）ｉｑ（ｋ）ωｅ（ｋ）ωｅ（ｋ）ｉｄ（ｋ）ωｅ（ｋ）ｉｑ（ｋ）］
Ｔ

ｙ（ｋ）＝［ｉｄ（ｋ）ｉｑ（ｋ）］
Ｔ，ｕ（ｋ）＝［ｕｄ（ｋ）ｕｑ（ｋ）］

Ｔ

Ａ＝

１－
ＲＴｓ
Ｌｄ

０ ０ ０
ＬｑＴｓ
Ｌｄ

０ １－
ＲＴｓ
Ｌｑ

－
ψｆＴｓ
Ｌｑ －

ＬｄＴｓ
Ｌｑ ０

０ ０ １ ０ ０
０ ０ ０ １ ０





















０ ０ ０ ０ １

Ｂ＝

Ｔｓ
Ｌｄ

０ ０ ０ ０

０
Ｔｓ
Ｌｑ











０ ０ ０

Ｔ

，Ｃ＝ １ ０ ０ ０ ０[ ]０ １ ０ ０ ０

Ｔ

为了引入积分以减少或消除静态误差，将式

（９）改写为增量模型

Δｘ（ｋ＋１）＝ＡΔｘ（ｋ）＋ＢΔｕ（ｋ）
ｙ（ｋ）＝ＣΔｘ（ｋ）＋ｙ（ｋ－１{

）
（１１）

其中，状态增量Δｘ（ｋ）＝ｘ（ｋ）－ｘ（ｋ－１），控

制增量Δｕ（ｋ）＝ｕ（ｋ）－ｕ（ｋ－１）。
设定预测时域为 ｐ，控制时域为 ｍ，且控制时

域不大于预测时域。此时对系统未来时刻的动态表

现的预测方程为

Ｙ＝ＳｘΔｘ（ｋ）＋Ｌｙ（ｋ）＋ＳｕΔＵ （１２）
其中：

Ｙ＝［ｙ（ｋ＋１｜ｋ）ｙ（ｋ＋２｜ｋ）…ｙ（ｋ＋ｐ｜ｋ）］Ｔ

ΔＵ＝［Δｕ（ｋ）Δｕ（ｋ＋１）…Δｕ（ｋ＋ｍ－１）］Ｔ

Ｓｘ ＝［ＣＡ ∑
２

ｉ＝１
ＣＡｉ … ∑

ｐ

ｉ＝１
ＣＡｉ］

Ｔ

１×ｐ

Ｌ＝［Ｉｍ×ｍ Ｉｍ×ｍ … Ｉｍ×ｍ］
Ｔ

Ｓｕ ＝

ＣＢ ０ … ０

∑
２

ｉ＝１
ＣＡｉ－１Ｂ ＣＢ … ０

   

∑
ｐ

ｉ＝１
ＣＡｉ－１Ｂ ∑

ｐ－１

ｉ＝１
ＣＡｉ－１Ｂ … ∑

ｐ－ｍ＋１

ｉ＝１
ＣＡｉ－１

















Ｂ

定义二次代价函数：

Ｊ＝（Ｙ－Ｒ）ＴＴｙ（Ｙ－Ｒ）＋ΔＵ
ＴＴｕΔＵ （１３）

式中，Ｒ为预测时域上的输出量参考值；Ｔｙ为抑制跟

踪误差的权值矩阵；Ｔｕ为控制量增量 ΔＵ的权值

矩阵。

二次代价函数中第一项的目的是使电机实际电

流跟上参考电流，第二项的目的是保证 ｄ－ｑ轴控制

电压变化不过于剧烈，避免电流振荡。为寻找最优

的控制电压增量序列 ΔＵ使二次代价函数最小，令

Ｊ／ΔＵ＝０，求得最优的控制电压增量序列为

ΔＵ＝（ＳＴｕＴｙＳｕ＋Ｔｕ）
ＴＳＴｕＴｙＥｐ （１４）

其中，Ｅｐ ＝Ｒ－ＳｘΔｘ（ｋ）－Ｌｙ（ｋ）。
最优控制电压增量序列的第一个元素 Δｕ（ｋ）可

表示为

Δｕ（ｋ）＝ Ｉｎｕ×ｎｕ ０ …[ ]０
１×ｍ
ΔＵ （１５）

式中，ｎｕ表示系统控制变量的个数；Ｉｎｕ×ｎｕ表示一个ｎｕ
行ｎｕ列的单位阵。

根据模型预测控制的基本原理，只有最优控制
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电压增量序列的第一个元素作用于系统。因此基于

模型预测控制的电流环输出的电压控制量为

ｕｄ（ｋ）＝ｕｄ（ｋ－１）＋Δｕｄ（ｋ）

ｕｑ（ｋ）＝ｕｑ（ｋ－１）＋Δｕｑ（ｋ
{

）
（１６）

图３为基于模型预测控制的永磁同步电机弱磁

策略框图。

图３　基于模型预测控制的弱磁策略框图

如图３所示，ＭＰＣ根据电流指令、采样得到的

ｄ－ｑ轴电流和电角速度，在线优化 ｄ－ｑ轴控制电

压。电压外环将电流环输出的参考电压矢量幅值与

ｕｓｍａｘ做差，并对该误差值进行积分后输出 ｄ轴电流

指令，从而实现弱磁控制。

４　仿真和实验验证

４１　仿真分析

仿真中采用的永磁同步电机参数如表１所示。

表１　永磁同步电机参数

电机参数 参数值

额定电压／Ｖ ２４
定子电阻／Ω ０２５

额定转速／（ｒ·ｍｉｎ－１） ２３００
ｄ轴电感／Ｈ ００００３５
ｑ轴电感／Ｈ ００００５２５

永磁体磁链／Ｗｂ ００１０２５
极对数 ５

电流极限值／Ａ １０

　　仿真中，均设置电机目标转速为 ３０００ｒ／ｍｉｎ，
负载转矩为０２Ｎｍ。图４为电压外环的积分系数 ｋｉ
分别为０２２、０３和０９５时，在基于ＰＩ的弱磁策略

下，电机起动后的电流响应仿真波形图。

图４　基于ＰＩ的弱磁策略仿真电流波形图

　　从图４可知，当ｋｉ＝０２２，电机在刚进入弱磁区

时，出现电流不跟随和轻微振荡的现象；在弱磁较深

时，电流跟踪良好，过渡平滑；当 ｋｉ＝０３，电机在

整个弱磁区的电流响应均较好；当ｋｉ＝０９５，电机在

刚进入弱磁区时，电流跟踪良好；在弱磁较深时，位

于电流极限圆上的ｑ轴电流指令对ｄ轴电流指令的灵

敏度较高，ｄ－ｑ轴电流指令和实际电流均出现剧烈振

荡。这表明，在基于 ＰＩ的弱磁策略下，电机的电流

响应性能对电压外环的积分系数ｋｉ较为敏感。

图５是电压外环的积分系数ｋｉ分别为０２２、０３
和０９５时，在基于模型预测控制的弱磁策略下，电

机启动后的电流响应仿真波形图。
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图５　基于ＭＰＣ的弱磁策略仿真电流波形图

从图５可知，在电压外环的积分系数 ｋｉ分别为

０２２、０３和０９５时，电流均未出现振荡现象。这

表明相较于基于ＰＩ的弱磁策略，在基于模型预测控

制的弱磁策略下，电流响应性能对电压外环的积分

系数鲁棒性更强。

图６是在电压外环的积分系数 ｋｉ＝０９５时，分

别采用基于ＰＩ和基于ＭＰＣ的弱磁策略，电机的ｑ轴
电压和转速的仿真对比图。由图６（ａ）可知，相较于

基于ＰＩ的弱磁策略，在基于 ＭＰＣ的弱磁策略下，

电机的ｑ轴电压在响应过程中未达限幅值，且在稳

态下的幅值波动明显减小。这表明 ＭＰＣ同时考虑了

电流跟踪误差和电压控制增量，避免了电压控制量

的大幅波动。

图６　两种算法的仿真波形对比图

由图６（ｂ）可知，在基于 ＰＩ的弱磁策略下，电

机电流和电压的剧烈振荡降低了转速的上升速度。

这表明基于 ＭＰＣ的弱磁策略具有更好的转速响应

性能。

４２　实验分析

实验平台如图７所示，由直流稳压电源、永磁

同步电机、扭矩传感器、上位机、磁粉制动器和基

于ＳＴＭ３２Ｆ４４６ＲＣＴ６单片机为核心的驱动板组成。

ＳＴＭ３２单片机通过串口与上位机进行通信。实验所

用电机参数与仿真相同。

图７　实验平台图

实验中，均设置电机参考转速为 ３０００ｒ／ｍｉｎ，
负载转矩为０２Ｎｍ。图８是在基于ＰＩ电流调节器的

弱磁策略下，电压外环的积分系数 ｋｉ分别为 ０２２、
０３和０９５时，电机启动后的电流响应实验波形图。

图８　基于ＰＩ的弱磁策略实验电流波形图
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从图８可知，ｋｉ较小时，电流在进入弱磁区域附

近出现ｑ轴电流不跟随指令值和振荡的现象；ｋｉ较大

时，在进入弱磁区域附近虽然跟踪良好，但是在弱

磁较深时，电流出现剧烈振荡。这表明，基于 ＰＩ电
流调节器的弱磁策略的电流动态响应性能严重依赖

于电压外环的积分系数ｋｉ。
在基于ＭＰＣ的弱磁策略下，当电压外环积分系

数为０２２、０３和０９５时，电机起动后的电流响应

实验波形图如图９所示。从图９可知，基于 ＭＰＣ电

流环的弱磁策略在ｋｉ为０２２、０３和０９５时，均未

出现电流振荡现象。表明相较于基于 ＰＩ的弱磁策

略，基于ＭＰＣ的弱磁策略的电流动态响应不依赖于

电压外环积分系数。

图９　基于ＭＰＣ的弱磁策略实验电流波形图

图１０是在 ｋｉ＝０９５时，分别在基于 ＰＩ和基于

ＭＰＣ的弱磁策略下，ｑ轴电压和转速对比图。

从图 １０可知，相较于基于 ＭＰＣ的弱磁策略，

在基于 ＰＩ的弱磁策略下，ｑ轴电压出现明显振荡，

且稳态时抖动的幅度明显增大，转速在弱磁较深时

的上升速度变缓。这表明，ＭＰＣ实现了对电压控制

增量的优化，避免了ｑ轴电压出现剧烈波动。

图１０　两种算法的实验波形对比图

５　结　语

本文利用小信号模型，分析了在电流极限圆上

的ｄ轴电流指令对 ｑ轴电流指令的显著影响。针对

在基于ＰＩ的弱磁策略下，电流响应性能对电压外环

控制参数敏感的问题，本文提出了基于模型预测控

制的弱磁策略。所提出的弱磁策略降低了电流响应

性能对电压外环的积分系数ｋｉ的依赖性，避免了ｄ－
ｑ轴控制电压出现较大的波动。

仿真和实验表明，相较于传统电压反馈弱磁策

略，在基于ＭＰＣ的电压反馈弱磁策略下，电机在加

速过程中的电流动态响应性能对电压外环的控制参

数鲁棒性更强。
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基于 ＦＰＧＡ生成 ＳＰＷＭ控制波的逆变电路设计
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摘　要：在直流电源给交流电动机供电的场合，为了降低输入交流电对电动机的谐波影响、满足不同电动机对不同

频率输入电压的需求，要求设计输出理想正弦波、输出电压频率可调的逆变电路。基于ＦＰＧＡ和直接数字式频率合

成技术生成ＳＰＷＭ控制波的方法，并考虑降低开关损耗，设计了单相桥式逆变主电路、电压抬升和死区时间形成电

路、ＩＲ２１１０驱动电路、开关管保护电路，最终制作实物并用示波器展示开关管驱动信号、不同频率的输出电压波

形。测试结果验证了本设计生成的 ＳＰＷＭ控制波的有效性、可输出理想的正弦波、输出电压的频率可调且达到

１ｋＨｚ，降低了逆变电路对电动机的谐波影响，适用于需要不同输入电压频率的电动机，进而为直流供电电动机变频

调速提供了新思路。

关键词：ＦＰＧＡ；ＳＰＷＭ控制波；逆变电路；ＩＲ２１１０驱动电路；死区时间
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０　引　言

在电动汽车由蓄电池供电时，需要逆变电路将直

流电转化为交流电；而为了降低交流电对电动机的谐

波影响，要求逆变电路输出理想的正弦波。在直流电

源给交流电动机供电的场合，不同电机运行时需要的

输入电压频率不同，为驱动多种电机运行、拓宽频率

范围，也要求设计输出电压频率可调的逆变电路。

逆变电路是通过ＰＷＭ波控制开关管的开通和关

断来将直流转化为交流，其电能转换效率高。但开关

管的电压和电流波形有交叠，存在开关损耗，且开关

管的开关频率越高，开关损耗越大，因此引入软开关

技术［１，２］来降低开关损耗，实现节能。同时，开关管

的通断也使逆变输出的正弦波中含有相当多的谐波，
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且开关管的开关频率越高，正弦波中谐波含量也越

高，因而对用其供电的电动机易产生谐波影响。为了

使逆变电路输出理想的正弦波，本设计采用正弦波脉

宽调制技术（ＳＰＷＭ）［３５］控制开关管的通断。

于是，本文提出基于 ＦＰＧＡ生成 ＳＰＷＭ控制波

的逆变电路设计。该设计可获得不同频率的正弦波，

其原理是：通过改变ＦＰＧＡ中正弦波发生器的步长，

使其生成的正弦波频率改变；在正弦波与恒频的三

角波比较后形成 ＳＰＷＭ波控制开关管通断，最终使

逆变电路输出正弦波的频率变化，且可达到１ｋＨｚ，
适用于需要不同输入电压频率的电动机。

１　单相全桥电压型逆变电路设计

逆变电路的主电路结构有半桥式和全桥式［３，４］。

半桥式逆变电路结构简单、控制方便，其输出的交

流电适用于需要中小功率电源供电的场合。在相同

的能耗条件下，全桥式逆变电路的输出功率是半桥

式的２倍；且能将输出电路中电感的储能回馈给输

入直流电源［４］，有助于提高电路效率。因此，大容

量逆变电路一般采用全桥式结构。

按照输出方波是电压还是电流，逆变电路可分

为电压型和电流型。而电压型逆变电路需要接入稳

压电容来输出电压方波［６］，电流型逆变电路需要接

入稳流电感来输出电流方波［７］；前者接入电容比后

者接入电感的电路参数易设计，且前者对输出的功

率因素影响小。因多数电动机需要大功率输入，且

交流电源功率因数越稳定，对电动机的影响越小，

本文主电路设计为全桥式电压型逆变电路，以单相

交流电作为输入。

２２０Ｖ单相交流电经不可控整流桥得到的直流电压

是３１１Ｖ，考虑到开关管开关过程引起的电压尖峰，通

常取直流电压的一倍裕量作为耐压值来选择开关管。

在单相全桥电压型逆变电路中，每个开关管各

导通半个周期，因此其电流的平均值 Ｉｓ是逆变电路

输入直流电流Ｉｄ的一半［４，６］，即Ｉｓ＝０５Ｉｄ＝３０Ａ。满

功率下开关管电流峰值是平均值的１～２倍［４，８］，需

要选用额定电流在６０Ａ及以上的开关管。

根据以上分析，选用 ４个 ８０Ａ／５００Ｖ的 ＩＲ
ＦＰ４６０Ｎ作为逆变桥的开关管［９］，其能承受的最大电

压为５００Ｖ、最大电流为８０Ａ。
设计开关管的保护电路为 ＲＣ吸收电路，其要

满足以下两条［４，８］：一是在晶体管截止期间（ｔｏｆｆ），
必须能使电容Ｃ充电到接近Ｕｃｅ；二是在晶体管导通

期间（ｔｏｎ），必须使电容Ｃ上的电荷经电阻Ｒ放完。

在开关管导通时，当ｔｏｎ＝３ＲＣ时ｅ－３＝００５，即

经过３ＲＣ的时间，认为电容 Ｃ上的电荷已基本放

完，因此Ｒ的取值由式（１）计算。

Ｒ＝
ｔｏｎ
３Ｃ （１）

在ＲＣ吸收电路中，还应检验电容Ｃ通过开关管放

电的电流Ｉｄｉｓ，应限制在０２５Ｉｃ以下［８］，即：

Ｉｄｉｓ＝
Ｕｃｅ
Ｒ ＜０２５Ｉｃ （２）

设计的单相全桥逆变电路如图１所示。

图１　单相全桥逆变电路

２　基于 ＦＰＧＡ的 ＳＰＷＭ波形发生器

设计

　　单相全桥逆变电路的开关管采用成熟的双极性

ＳＰＷＭ控制方式［５，１０］，使用Ａｌｔｅｒａ公司的ＦＰＧＡ芯片

ＥＰ２Ｃ５Ｔ１４４Ｃ８产生双路ＳＰＷＭ控制信号，具有抗干

扰、模块化、可重复使用等优点。基于 ＦＰＧＡ的原

理图设计与硬件描述语言设计相结合［１１］，生成 ＳＰ
ＷＭ波的原理框图如图２所示。

图２　基于ＦＰＧＡ生成ＳＰＷＭ波的原理框图

锁相环（ＰＬＬ）时钟发生环节以晶振频率５０ＭＨｚ
为输入信号，并由ＦＰＧＡ片内ＰＬＬ模块倍频产生２００
ＭＨｚ的输出信号，作为正弦波、三角波生成模块的

系统时钟，也是参考时钟。在 ＦＰＧＡ中设计正弦波

和三角波的生成模块，并将两者的输出送入 ＳＰＷＭ
波生成模块，其输出再经正反相后形成两路驱动脉

冲，进而分别控制逆变电路两对开关管的导通与

关断。

·６１·
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２１　基于ＤＤＳ的正弦波和三角波生成模块

在ＦＰＧＡ中，直接数字式频率合成器（ＤＤＳ）基
本结构框图如图３所示，它由地址累加器、波形存

储器、参考时钟组成，其中地址累加器由 Ｎ位加法

器和Ｎ位寄存器组成，波形存储器存储一个周期的

输出波形幅值，即波形ＲＯＭ表。在每来一个参考时

钟脉冲时，频率控制字与地址累加器输出的数字化

相位值相加，其结果一方面作为波形存储器的取样

地址，获取已存储的波形数据；另一方面反馈回地

址累加器的输入端，在下一参考时钟到来时继续与

频率控制字相加［１１１２］。

图３　ＤＤＳ基本结构框图

与传统的频率合成技术相比，ＤＤＳ可以输出高

稳定度和高精度的标准参考频率源，且可以输出任

意波形、任意频率的数字波形［１１］，所以正弦波生成

模块和三角波生成模块均采用ＤＤＳ实现。

ＤＤＳ波形发生器的输出波形频率满足：

Ｍ ＝Ｌ×
ｆｏ
ｆｃｌｋ

（３）

式中：Ｍ为查询波形 ＲＯＭ表的步长，即频率控制

字；Ｌ为输出波形的采样点个数；ｆｃｌｋ为时钟频率；ｆｏ
为输出波形频率。

ＤＤＳ正弦波生成模块由地址累加器和波形存储

器构成［１３］，其生成模块如图４所示。取地址累加器

的高１０位输出，作为存有正弦波表值文件的波形存

储器模块的输入。

图４　正弦波生成模块

ＰＬＬ时钟发生环节输出的时钟频率 ｆｃｌｋ为 ２００
ＭＨｚ，一周期内对正弦波采样 Ｌ＝２ｎ个点（ｎ为地址

累加器的位数，这里ｎ＝３２），如果取输出正弦波频

率 ｆｏｓｉｎ为 １ｋＨｚ，则 Ｍｓｉｎ ＝２
３２ × １×１０３

２００×１０６
，取

２１４７４。由式（３）可知，在 Ｌ、ｆｃｌｋ不变时，改变步长

Ｍ可改变正弦波生成模块的输出波形频率ｆｏｓｉｎ。
ＤＤＳ三角波生成模块也由地址累加器和波形存

储器构成，其中地址累加器由加减计数器组成。在

每一个周期内，计数器从０加到设定值（即计数器最

大值），再从设定值减到 ０；取地址累加器的高 １０
位输出，作为存有三角波表值文件的波形存储器模

块的输入。三角波生成模块如图５所示。

图５　三角波生成模块

取输出三角波频率 ｆｏｔｒｉ为２０ｋＨｚ，计算三角波步

长公 式 同 式（３），即 Ｍｔｒｉ ＝２
３２ × ２０×１０

３

２００×１０６
，取

５０００００。三角波幅值和正弦波幅值（即波形ＲＯＭ表的

输出字长）相等，以扩大ＳＰＷＭ波占空比的可调范围。

２２　ＳＰＷＭ波形生成模块

以上ＤＤＳ正弦波生成模块产生的正弦波作为调制

波，ＤＤＳ三角波生成模块产生的三角波作为载波，将

调制正弦波与三角载波接入比较器，产生一路ＳＰＷＭ
波，用于直接驱动对角位置开关管（如ＶＴ１、ＶＴ４）；而

比较器输出端接反相器产生另一路反相ＳＰＷＭ波，作

为另一对角位置开关管（如ＶＴ２、ＶＴ３）的驱动信号。基

于此，设计ＳＰＷＭ波生成模块如图６所示。

图６　ＳＰＷＭ波生成模块

由以上分析可得，通过变化的步长 Ｍ，可改变

调制正弦波的频率；在三角载波频率不变的基础上，

两者比较后输出频率可调的 ＳＰＷＭ波，进而控制开

关管的通断，使逆变电路输出的正弦波频率可调。

３　开关管驱动电路及外围电路设计

逆变 电 路 开 关 管 的 驱 动 电 路 由 数 字 光 耦

ＩＳＯ７２２０ａ、电压抬升和死区形成电路以及集成芯片

ＩＲ２１１０组成。

３１　电压抬升和死区时间形成电路设计

为防止桥式逆变电路同一桥臂上下两个开关管

同时导通，需要设计死区形成电路。而 ＦＰＧＡ生成

的ＳＰＷＭ控制波的电压幅值只有５Ｖ，为了达到驱

动ＩＲ２１１０的电压水平，需要设计电压抬升电路。

开关器件的开通时间一般小于关断时间，所以

·７１·
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桥式逆变电路同一桥臂上下２个开关管易出现直通

危害。为避免这种危害，采用时间延迟的控制技术，

即将后导通的开关管驱动信号的上升沿滞后一段时

间，待１个开关管完全关断后再开通同一桥臂上另１
个开关管，这段延迟时间称为死区时间［１４］。因后导

通的开关管在电流上升时的电压为零，该设计也实

现了零电压开关（ＺＶＳ）技术［１］，降低了开关管的开

关损耗，提高了电路效率。

结合ＮＰＮ三极管９０１３上升时间大于下降时间

的特性［１５］，设计共射放大电路及参数如图７，使同

一桥臂先导通的开关管先快速关断、后导通的开关

管再缓慢开通，形成了最小２５０ｎｓ、最大５００ｎｓ的
死区时间。利用９０１３的放大特性，将ＳＰＷＭ波的电

压幅值由＋５Ｖ抬升到＋１１Ｖ。
由于控制死区会使逆变电路的输出电压产生谐

波［１４，１６］，影响输出的正弦波形，于是在 ＳＰＷＭ控制

波输出端与死区时间形成电路之间接入数字光耦

ＩＳＯ７２２０ａ，并连接不同的５Ｖ电源与地，利用其输出

与输入之间相互隔离、快速传输信号的特点，减小

逆变电路输出电压的波形失真［１５］。

设计的电压抬升和死区时间形成电路如图７，其两

路输出分别接入两个开关管驱动元件ＩＲ２１１０的输入端。

图７　电压抬升和死区时间形成电路

３２　ＩＲ２１１０驱动电路设计

高压浮动 ＭＯＳ栅极驱动集成电路 ＩＲ２１１０作为

半桥驱动器件［１７］，可直接驱动高端和低端大功率场

效应管。但ＩＲ２１１０不具备脉冲调宽的功能，故其驱

动前级必须接入ＳＰＷＭ发生器。基于ＩＲ２１１０的驱动

电路如图８所示。

图８　ＩＲ２１１０驱动电路

４　测试结果与分析

制作逆变电路实物如图９所示。

图９　逆变电路实物图

用示波器观察每一桥臂上下两个开关管的驱动

信号，如图１０所示。由图可知，两路信号都是先关

断后导通，死区时间最小为２５０ｎｓ、最大为５００ｎｓ。

用示波器观察负载两端电压信号，注意主电路

中ＬＣ滤波输出的地应设为浮空地，与逆变桥直流侧

的直接接地端不同。

在控制程序中，固定 ＤＤＳ三角波模块地址累加

器中３２位加法器的步长 Ｍｔｒｉ＝５０００００，计算对应的

三角波频率 ｆｏｔｒｉ＝
Ｍ×ｆｃｌｋ
２３２

＝５０００００×２００×１０
６

２３２
≈
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图１０　开关管驱动电路输出信号

２３２８３Ｈｚ，取２３ｋＨｚ。同理，改变正弦波发生器中

步长Ｍｓｉｎ，从而改变输出正弦波频率 ｆｏｓｉｎ。在输出滤

波电路的参数取Ｌ＝０１ｍＨ、Ｃ＝１０μＦ时，得到以

下３种典型频率的输出正弦波。

①当Ｍｓｉｎ＝１０７３时，ｆｏｓｉｎ＝５０Ｈｚ，逆变电路输出

的正弦波如图１１。

图１１　５０Ｈｚ输出正弦波波形

②当Ｍｓｉｎ＝２１４７时，ｆｏｓｉｎ＝１００Ｈｚ，逆变电路输

出的正弦波如图１２。

图１２　１００Ｈｚ输出正弦波波形

③当Ｍｓｉｎ＝２１４７４时，ｆｏｓｉｎ＝１ｋＨｚ，逆变电路输

出的正弦波如图１３。

图１３　１ｋＨｚ输出正弦波波形

５　结　论

基于ＦＰＧＡ的原理图设计、硬件描述语言设计、

ＤＤＳ波形发生器，实现了输出电压频率可调的逆变电

路，可满足不同电动机对不同交流输入频率的要求，

进而拓展了实现电动机变频调速的思路。采用正弦脉

宽调制的方式，提高了开关管的利用率，获得了理想

的正弦波输出。在直流电源给交流电动机供电的场

合，降低了逆变电路对电动机的谐波影响。它具有完

整的开关管保护电路、控制电路与主电路的电气隔离

方案，抗干扰性能良好；且引入软开关技术减少了开

关损耗。为逆变电路降低损耗、减少谐波干扰、实现

直流供电电动机变频调速提供了新思路。
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摘　要：针对电机运行过程中故障信号数据量少的问题，本文提出了一种基于 ＶｉｓｉｏｎＴｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ的永磁同步电机智

能故障诊断方法。该方法首先通过格拉姆矩阵（Ｇｒａｍ）、相对位置矩阵（ＲＰＭ）方法将传感器获取的一维时序信号数

据转换为二维图像数据，然后将矩阵图像数据作为ＶｉＴＢ／１６网络的输入进行故障诊断。经过实验验证，该方法能够

对永磁同步电机正常、轴承故障、退磁故障等８种状态进行识别和分类，其中使用 Ｇｒａｍ矩阵图像作为该方法输入

的准确率达到９９２％，使用ＲＰＭ矩阵图像作为输入准确率达到９９６％，均高于ＡｌｅｘＮｅｔ、ＶＧＧ１６、ＲｅｓＮｅｔ等卷积网

络的故障分类准确度，证明该方法可有效提高永磁同步电机故障诊断的准确度。
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０　引　言

永磁同步电机具有高效率、响应快速、无需外

部励磁等优点。随着电机技术的发展永磁同步电机

在电机中的占比越来越高，由此其运行安全性和稳

定性受到人们的关注［１］。永磁同步电机长期运行在

复杂工况下，会发生各种故障，例如转子断条故障、

轴承故障、转子偏心故障、单相断路故障等，及时

对电机故障进行诊断是一项重要的工作。如张周

磊［２］等将永磁同步电机的电流、磁通、转矩等观测

信号特征进行了组合，结合变分自编码网络实现了

故障真实样本扩张，构建了更具鲁棒性的训练集合。

将此数据集输入网络训练诊断模型，实现了对匝间

短路及失磁故障更加高效快速的诊断。唐子辉［３］等

对小波包分解算法的分解规则进行了改进，提高了

对永磁同步电机瞬时振动信号的特征提取能力，并
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结合ＰＳＯＬＳＳＶＭ构建诊断模型，实现了对永磁同步

电机偏心故障的诊断。高超［４］等通过 Ｓｉｍｕｌｉｎｋ搭建

仿真模型提取故障信号，以此构建故障样本集，之

后将提取的故障信号通过一维卷积神经网络提取故

障信号的局部特征，采用双向长短时记忆网络捕捉

故障信号时序信息，基于自动提取的特征实现了对

电缆故障的诊断。王腾［５］对电机的各种类型故障进

行了 简 要 的 分 析，并 基 于 此 设 计 了 一 种 基 于

ＤｅｎｓｅＮｅｔ的网络特征提取器，通过在网络中添加参

数识别模块实现了电机故障相关信号的跟踪，为后

续网络特征空间提供了丰富的故障信号数据，实现

了小样本下的电机故障诊断。徐承军［６］等通过有限

元分析对电机的故障状态进行了模拟，得到了带有

标签的故障数据，并构建了一种基于生成对抗网络

的深度域适应迁移学习的故障诊断模型，通过该模

型实现了小样本情况下滚动轴承故障诊断。

随着大模型技术的发展，Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ架构应运

而生，Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ架构起初应用在自然语言处理

（ＮＬＰ）领域［７］，与 ＬＳＴＭ不同的是，Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ不
依赖于序列的固定顺序，可以进行并行操作，也不

需要考虑梯度消失问题，因此有着更快的训练速度

和更好的性能［８］。之后研究人员将其引入了机器视

觉领域处理图像信息，提出了视觉转换器（ｖｉｓｉｏｎ
ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ，ＶｉＴ）［９］。

针对电机运行过程中故障信号样本少的问题，

提出了一种基于 ＶｉｓｉｏｎＴｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ的永磁同步电机

智能故障诊断方法。该方法首先通过 Ｇｒａｍ矩阵、

ＲＰＭ矩阵方法将传感器获取的一维时序监测信号转

换为具有丰富视觉特征的二维图像，然后将二维图

像数据输入 ＶｉｓｉｏｎＴｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ网络中实现永磁同步

电机智能故障诊断。与基于 ＡｌｅｘＮｅｔ、ＶＧＧ１６、Ｒｅｓ
Ｎｅｔ等经典卷积神经网络的故障诊断方法相比，该方

法的诊断精度更高。

１　相关理论

１１　格拉姆矩阵

格拉姆（Ｇｒａｍ）矩阵即不同特征之间的偏心协方

差矩阵。使用Ｇｒａｍ矩阵方法可以将时间序列数据映

射到二维图像中［９１０］。与短时傅里叶变换和连续小

波变换等方法相比，Ｇｒａｍ矩阵具有较低的计算复杂

度，减少了计算量和训练时间。对于离散时序信号ｘ
（ｎ）通过Ｇｒａｍ矩阵方法转换成的图像 ＧＭ（ｎ，ｎ）如
下所示：

ＧＭ（ｎ，ｎ）＝
〈ｘ（１），ｘ（１）〉



〈ｘ（ｎ），ｘ（１）〉

…


…

〈ｘ（１），ｘ（ｎ）〉


〈ｘ（ｎ），ｘ（ｎ







）〉
（１）

式中：＜ｘ（ｍ），ｘ（ｎ）＞＝ ｘ（ｍ ） ｘ（ｎ）ｃｏｓ
（θ）表示向量之间的点积，用于度量向量之间的相似

性，θ是两个向量之间的夹角。对于标量向量，角

度为零，因此Ｇｒａｍ矩阵可以简化为

ＧＭ（ｎ，ｎ）＝
ｘ（１）·ｘ（１）



ｘ（ｎ）·ｘ（１）

…


…

ｘ（１）·ｘ（ｎ）


ｘ（ｎ）·ｘ（ｎ







）

（２）

１２　相对位置矩阵

相对位置矩阵（ＲｅｌａｔｉｖｅＰｏｓｉｔｉｏｎＭａｔｒｉｘ，ＲＰＭ）包
含了原始时间序列的冗余特征，使转换后的图像中，

类间和类内的相似度信息更容易被捕捉［１１１２］。对于

一个时间序列 Ｘ＝（ｘｔ，ｔ＝１，２，…，Ｎ），可以通

过以下步骤得到ＲＰＭ图［１３］：

步骤一：针对原始时间序列，通过以下ｚ－分值

标准化的方法得到一个标准正态分布Ｚ：

ｚｔ＝
ｘｔ－μ
σ
，ｔ＝１，２，…，Ｎ （３）

式中，μ表示Ｘ的平均值，σ表示Ｘ的标准差。

步骤二：采用分段聚合近似（ＰＡＡ）方法，选择

一个合适的缩减因子ｋ，生成一个新的平滑时间序列

Ｘ
～
，将维度Ｎ减少到ｍ：
ｘ～ｉ＝

１
ｋ∑

ｋｉ

ｊ＝ｋ（ｉ－１）＋１
ｚｊ，ｉ＝１，２，…，ｍ，

Ｎ
ｋ － Ｎｋ ＝０

１
ｋ∑

ｋｉ

ｊ＝ｋ（ｉ－１）＋１
ｚｊ，ｉ＝１，２，…，ｍ－１

１
Ｎ－ｋ（ｍ－１）∑

Ｎ

ｊ＝ｋ（ｍ－１）＋１
ｚｊ，ｉ＝ｍ

，
Ｎ
ｋ － Ｎｋ ＞{













０

（４）

ｍ＝ Ｎ
ｋ （５）

步骤三：计算两个时间戳之间的相对位置，将

时间序列Ｘ转换为二维矩阵Ｍ：

Ｍ ＝

ｘ～１－ｘ
～
１ ｘ～２－ｘ

～
１

ｘ～１－ｘ
～
２ ｘ～２－ｘ

～
２

… ｘ～ｍ －ｘ
～
１

… ｘ～ｍ －ｘ
～
２

 

ｘ～１－ｘ
～
ｍ ｘ～２－ｘ

～
ｍ

 

… ｘ～ｍ －ｘ
～













ｍ

（６）

该矩阵表征了时间序列中每两个时间戳之间的

相对位置关系。其每一行和每一列都以某一个时间

戳为参考，进一步表征整个序列的信息；

·１２·
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步骤四：最后利用最小 －最大归一化将 Ｍ转换

为灰度值矩阵，最终得到相对位移矩阵Ｆ：

Ｆ＝ Ｍ－ｍｉｎ（Ｍ）
ｍａｘ（Ｍ）－ｍｉｎ（Ｍ）×２５５ （７）

１３　ＶｉｓｉｏｎＴｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ

２０２１年ＶｉＴ（ＶｉｓｉｏｎＴｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ）由Ｄｏｓｏｖｉｔｓｋｉｙ等
人首次提出，通过引入自注意力机制（ＳｅｌｆＡｔｔｅｎｔｉｏｎ）
解决传统卷积神经网络（ＣＮＮ）在处理大规模数据时

存在的一些局限性，例如：传统 ＣＮＮ网络在处理图

像时通常采用局部感受野的方式，只关注图像的局

部特征，而忽略了全局信息，导致模型难以获取长

距离的图像关联信息。图 １为 ＶｉＴＢ／１６的网络

结构。

图１　ＶｉＴＢ／１６架构

ＶｉＴ模型主要由位置嵌入（ＰａｔｃｈＥｍｂｅｄｄｉｎｇ）、
Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ编码器和前馈神经网络头（ＭＬＰＨｅａｄ）三
个部分组成。ＶｉＴ通过将图像分割成一系列的图块

（ｐａｔｃｈｅｓ），并将每个图块重新排列为一维向量的形

式作为输入序列。然后，使用多层 Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ编码

器对一维向量进行处理，其中包含了自注意力机制

和前馈神经网络层。这样可以捕捉到图像中不同位

置的上下文依赖关系。最后，通过对 Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ编
码器输出进行分类或回归，即可完成分类回归

任务［１４１５］。

１３１　图编码块

由于标准的 Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ模块使用一维标记嵌入

序列作为输入，为了使得 Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ能够处理二维

的图像数据，需要将大小为（Ｈ×Ｗ×Ｃ）的图像转化

为一个大小为（Ｎ×（Ｐ２×Ｃ））的二维图像块序列，

其中原始图像的大小为（Ｈ×Ｗ），原始图像的通道数

为Ｃ（对于 ＲＧＢ图像来说 Ｃ＝３），由此种方法产生

的图像块的大小为（Ｐ，Ｐ），图块数为 Ｎ＝ＨＷ／Ｐ２，
产生的图块数也是 ＶｉＴ网络的有效输入序列长度。

在层中使用大小为 Ｄ的隐向量将图像块展平，使用

可训练线性映射将Ｐ２×Ｃ映射为 Ｄ维，同时保持图

像块数Ｎ不变。

１３２　Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ编码器层

ＶｉｓｉｏｎＴｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ编码器层主要针对图像块编

码（ＰａｔｃｈＥｍｂｅｄｄｉｎｇ）层生成的一系列图块进行全局

信息抽取与表征，其结构如图 ２所示。Ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ
编码器由多个编码器块（ＥｎｃｏｄｅｒＢｌｏｃｋ）串联构成，

主要包含了层归一化层（ＬａｙｅｒＮｏｒｍａｌｉｚａｔｉｏｎ）、多头

注意力（ＭｕｌｔｉＨｅａｄＡｔｔｅｎｔｉｏｎ）、Ｄｒｏｐｏｕｔ／ＤｒｏｐＰａｔｈ和

前馈神经网络（ＭＬＰＢｌｏｃｋ）。

图２　编码器块结构

层归一化算法用每个样本的均值和方差对输入

进行归一化，解决网络层数加深时产生的内部协变

量偏移的现象，并保证了模型的训练速度。层归一

化的计算过程如下：

μ＝１ｎ∑
ｎ

ｉ＝１
ｘｉ （８）

·２２·
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σ＝ １
ｎ∑

ｎ

ｉ＝１
（ｘｉ－μ）槡

２ （９）

ＬＮ（ｘ）＝α× ｘ－μ
σ２＋槡 ε

＋β （１０）

式中，ｎ为样本特征维度；ｘｉ为样本 ｘ的第 ｉ维特征

值；μ为样本ｘ的均值；σ为样本 ｘ的标准差，ε为

一个极小值，保证分母不为零；α和 β为可训练参

数，进行仿射变换。

多头注意力模块联合来自不同自注意力（ｓｅｌｆａｔ
ｔｅｎｔｉｏｎ）模块学习到的信息，从而使模型可以从不同

角度理解输入的序列。假设注意力头的数目为 ｎ，
将输入序列均分成 ｎ份，得到 ｎ个不同的序列；新

的序列中的每一个标记（ｔｏｋｅｎ）通过３个全连接层分

别映射到三个矩阵Ｑ，Ｋ，Ｖ，其中Ｑ指ｑｕｅｒｙ，表示

查询到与该标记相关的属性，Ｋ指 ｋｅｙ，表示该标记

自身的属性，Ｖ指 ｖａｌｕｅ，表示该标记自身所包含的

信息；对向量 Ｑ与向量 Ｋ的转置矩阵进行点积运

算，并且根据式（１１），计算不同标记之间的相关性。

Ｓｏｆｔｍａｘ矩阵包含了不同标记之间的相关性系数，例

如第１行表示第一个标记与自身以及其他标记之间

的相关性系数；根据不同标记之间的相关性系数，

对不同的 ｔｏｋｅｎ进行加权求和，即 Ａｔｔｅｎｔｉｏｎ（Ｑ，Ｋ，
Ｖ）＝α×Ｖ，从而使模型有重点地关注输入特征；最

后将每一个注意力头中的输出拼接起来，并且通过

一个全连接层对不同注意力头中的结果进行加权。

α＝ｓｏｆｔｍａｘ（ＱＫ
Ｔ

ｄ槡 ｋ

） （１１）

１４　本文所提方法

基于Ｇｒａｍ矩阵、ＲＰＭ矩阵和 ＶｉＴ网络，设计

了一种电机故障诊断方法。具体实验步骤如下：

（１）利用传感器采集不同故障类型的电机运行

数据，通过Ｇｒａｍ矩阵和 ＲＰＭ矩阵将一维时序监测

信号转换为二维ＲＧＢ图像，建立包含各种故障状态

的数据集。

（２）ＶｉＴ网络首先将二维图像展平为图像块序

列，并为每个图像块嵌入位置信息（保留图像块之间

的空间位置信息）和一个可学习的序列（用于分类的

类别向量）。然后，将序列输入编码器以提取不同故

障数据图像块中的特征，最终通过分类预测头实现

故障分类。

（３）将每种故障状态的数据集按４∶１的比例划

分为训练集和测试集，使用训练集对 ＶｉＴ网络进行

训练，并通过测试集验证ＶｉＴ网络的有效性。

２　方法验证

２１　数据集说明

本文采集了如图３所示的电机故障试验台数据

进行故障诊断实验验证。采集电机包括退磁故障、

绕组故障、轴承故障、转子偏心故障、单相断路故

障、转子不平衡故障、转子弯曲故障、正常电机等

８种状态的实验数据，电机运行工况为１５００ｒ／ｍｉｎ，
负载１６９Ｎｍ。每种故障样本经过 Ｇｒａｍ、ＲＰＭ矩阵

方法转换为二维图像，每种转换方法得到２００张图，

１６０张图片构成训练集，４０张图片构成测试集，如

表１所示。

图３　电机实验台

表１　电机数据集

故障类型
数据集

训练集 测试集 标签

正常电机 １６０ ４０ ０
退磁故障 １６０ ４０ １
绕组故障 １６０ ４０ ２
轴承故障 １６０ ４０ ３

转子偏心故障 １６０ ４０ ４
单相断路故障 １６０ ４０ ５

转子不平衡故障 １６０ ４０ ６
转子弯曲故障 １６０ ４０ ７

２２　二维图像生成

本文将采集到的一维时序监测信号通过式（１）、
式（２）将不同状态的电机数据转换为 Ｇｒａｍ矩阵的形

式，通过式（３）、式（７）将不同状态的电机数据转换

为ＲＰＭ矩阵的形式。转换后的二维图像如表 ２
所示。

在Ｇｒａｍ矩阵中，每个点是通过计算时序监测信

号在极坐标下的角度余弦和得到的，这样能更好地

保留时序数据的全局特征。电机故障后的故障信息

大部分反映在监测信号的幅值、相位和频率上。与

正常电机生成的 Ｇｒａｍ矩阵相比，当电机发生故障

时，监测信号的幅值、相位和频率等信息会发生变

化，并反映在Ｇｒａｍ矩阵上。这种变化表现为高亮点

的出现和分布的不同。监测信号的幅值、相位和频

·３２·
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率变化越剧烈，Ｇｒａｍ矩阵中颜色变化越频繁。采用

ＲＧＢ颜色空间显示的 Ｇｒａｍ矩阵能更直观地展示时

序监测数据中的幅值、相位和频率等故障信息。

ＲＰＭ矩阵通过计算电机时序监测数据中每两个

时间戳之间的相对距离，提取电机在不同工作状态

下的变化趋势和模式信息。在矩阵图中，不同点的

颜色代表两个时间戳之间的相对距离大小。具体而

言，通过计算每对时间戳之间的欧几里得距离，并

用ＲＧＢ颜色空间直观地呈现相对距离。ＲＰＭ矩阵图

中的颜色特征反映了不同电机状态下时序监测信号

的变化趋势。

表２　二维图像数据集

故障类型 标签 Ｇｒａｍ矩阵 ＲＰＭ矩阵

正常电机 ０

退磁故障 １

绕组故障 ２

轴承故障 ３

转子偏心故障 ４

单相断路故障 ５

转子不平衡故障 ６

转子弯曲故障 ７

２３　诊断实验

为了证明所提方法的有效性，本文分别采用

Ｇｒａｍ矩阵、ＲＰＭ矩阵两种二维图像数据及ＡｌｅｘＮｅｔ、
ＶＧＧ１６、ＲｅｓＮｅｔ和ＶｉＴＢ／１６四种卷积网络对所提方

法进行验证。四种网络分别运行２０个 ｅｐｏｃｈ，选择

Ａｄａｍ优化器，前三种卷积网络的 ｄｒｏｐｏｕｔ取 ０５，
ＶｉＴＢ／１６的 ｄｒｏｐｏｕｔ取 ００１，ｂａｔｃｈｓｉｚｅ为 １６。使用

Ｇｒａｍ矩阵图像数据诊断四种分类网络的准确率分别

为７７５％、９５７％、９７７％和９９２％，使用ＲＰＭ矩

阵图 像 数 据 的 准 确 率 分 别 为 ８６５％、９７３％、

９８７％和９９６％，Ｇｒａｍ矩阵、ＲＰＭ矩阵二维图像

数据在ＶｉＴＢ／１６分类网络上的准确率均比前三种卷

积神经网络上的准确率高，分类结果的准确率如表

３所示。Ｇｒａｍ矩阵和ＲＰＭ矩阵方法在四种分类网络

下的混淆矩阵结果图分别如图４、图５所示。

图４　Ｇｒａｍ方法混淆矩阵结果图

图５　ＲＰＭ方法混淆矩阵结果图

表３　分类模型准确率

不同分类器
准确率

Ｇｒａｍ矩阵 ＲＰＭ矩阵

ＡｌｅｘＮｅｔ ７７５％ ８６５％

ＶＧＧ１６ ９５７％ ９７３％

ＲｅｓＮｅｔ ９７７％ ９８７％

ＶｉＴＢ／１６ ９９２％ ９９６％

·４２·
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３　结　论

针对电机运行过程中故障数据量少的问题，本

文提出了一种基于 ＶｉｓｉｏｎＴｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ的故障诊断方

法。首先将一维传感器数据通过 Ｇｒａｍ矩阵、ＲＰＭ
矩阵方法转换为二维图像数据。然后将转换后的二

维图像数据作为ＶｉＴＢ／１６网络的输入进行分类。

本文通过试验验证了所提方法的有效性，在实

验中将两种二维矩阵图像数据分别输入 ＡｌｅｘＮｅｔ、
ＶＧＧ１６、ＲｅｓＮｅｔ及ＶｉＴＢ／１６网络中进行分类。结果

显示使用Ｇｒａｍ矩阵图像数据进行诊断，所提方法的

准确率为 ９９２％，分别比其他三种分类器提高了

２１７％、３５％和１５％。使用ＲＰＭ矩阵图像数据进

行诊断，所提方法的准确率为９９６％，分别比其他

三种分类器提高了１３１％、９４％和６６％。验证了

本文所提方法的有效性。
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表贴式永磁电机转子偏心下齿槽转矩研究
卜　凡，郗珂庆，胡　博

（西安航天动力测控技术研究所，西安 ７１００２５）

摘　要：在工程实践中，表贴式永磁电机转子偏心难以避免。转子偏心导致气隙磁场发生畸变，进而影响齿槽转

矩。该研究旨在通过一种基于子域法的磁场解析模型，探讨转子偏心对表贴式永磁电机性能的影响。将电机二维平

面分为若干子域，通过结合边界条件求解方程组，获取了磁场分布及齿槽转矩。研究对比了子域法模型与有限元法

计算气隙磁通密度和齿槽转矩的结果，并分析了样机在偏心条件下的齿槽转矩，结果显示在偏心率较低时，样机转

矩提升量与其偏心率呈正比例。文章通过样机实验验证了模型的准确性。通过该模型可在设计阶段估算转子偏心带

来的影响，为电机的设计工作提供了有力的参考依据。

关键词：永磁电机；转子偏心；子域法；齿槽转矩
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０　引　言

微特电机应用领域众多，近年来一些领域的

系统控制精度不断提升，对微特电机齿槽转矩提

出了越来越高的要求。齿槽转矩是由定子槽的存

在使得气隙磁场发生畸变而产生的［１］。工程实践

中客观存在的加工、装配误差以及特殊润滑导致

的大轴承游隙等，都会导致电机转子位置偏离理

想状况，即转子偏心。转子偏心会导致气隙磁场

进一步畸变，产生新的磁场谐波，导致包括齿槽

转矩在内的多方面指标发生变化。故有必要研究

转子偏心因素下的表贴式永磁电机齿槽转矩特

性、探索其规律机理，并在现实生产中给予理论

支持。这对进一步提升高精度微型表贴式永磁电
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机产品性能有重要意义。

研究齿槽转矩离不开对磁场的分析，永磁电机

磁场分析计算方法目前主要有等效磁路法、有限元

法和解析法［２３］。等效磁路法计算量小、速度快，

但精度有限［４］。有限元法计算周期较长，计算结

果的准确度较为依赖网格剖分质量。相较之下，解

析法能给出电机性能与设计参数之间的数学关系，

尤其是其中的子域法同时兼顾了良好的计算速度与

精度［３］。子域法在分析表贴式永磁电机电磁场方

面准确高效，近年来被国内外学者广泛运用。文献

［５］建立了无槽无刷永磁电机偏心下空载气隙磁场

的解析表达，得到感应电动势和转子不平衡磁拉

力。文献［６］对外转子永磁发电机轴径向静态偏心

故障下的电磁转矩特性进行了分析。文献［７］研究

了电机转子偏心下的内谐波磁场、转矩波动、损耗

变化。目前相关研究同时考虑静态偏心与动态偏心

的研究较少，鲜有文献针对转子偏心对齿槽转矩的

影响进行定量分析研究。本文旨在研究转子偏心对

表贴式永磁电机齿槽转矩的影响，通过建立基于子

域法的表贴式永磁电机在转子偏心下的模型，分析

和验证转子偏心与齿槽转矩之间的关系，以在高精

度表贴式永磁电机设计及应用中提供有力的参数

支持。

１　子域模型

１１　表贴式永磁电机模型

表贴式永磁电机是具有多变量的复杂系统，为

了便于理论模型的分析计算，作如下基本假设：

（１）定、转子铁心材料具有无穷磁导率，沿其

切向的磁场强度为０；
（２）永磁体相对磁导率 μｒ≠１，且永磁体子域中

所有部分的磁导率相同；

（３）分析区域在二维平面内，各子域边界均沿

坐标轴方向，即平行ｒ轴或θ轴，且不计端部效应；

（４）槽内电流均匀分布在每个线圈边所占区域。

以上基本假设可极大简化子域法建模的复杂程

度，并且相关研究中基于该假设所建立的子域法模

型具有较好的准确性［４，８９］。依据基本假设，本文建

立了表贴式永磁电机几何模型。若电机槽数为 ｎｓ，

则分析区域的几何形状可以视作 ｎｓ个扇形区域的组

合，单个扇形区域如图１所示。

图１　表贴式永磁电机几何模型

　　本文将电机在二维平面划分为几何形状均为扇

形或圆环的若干子域：Ｉ定子槽子域、ＩＩ槽口子域、

ＩＩＩ气隙子域和ＩＶ永磁体子域共４类子域。永磁体内

表面半径为Ｒ１，永磁体外表面半径为Ｒ２，定子内表

面半径为Ｒ３，定子槽开口侧半径为 Ｒ４，定子槽外侧

半径为Ｒ５。槽子域分为大小形状相同的两个区域，

其中均匀分布绕组电流。绕组电流方向均垂直于分

析平面，其电流密度分别为Ｊｉ１、Ｊｉ２。

１２　模型各子域及边界条件

在建立的如图１所示的几何模型中，定子槽子

域中两个区域分别具有大小不等的绕组电流。在该

子域中电流密度 Ｊ是坐标 ｒ，θ的函数。若用 Ａ１ｉ（ｒ，
θ）表示第ｉ个（共 ｎｓ个）定子槽内的矢量磁位，定子

槽内的磁场分布可用泊松方程描述［３］：

２Ａ１ｉ（ｒ，θ）
ｒ２

＋
Ａ１ｉ（ｒ，θ）
ｒｒ

＋
２Ａ１ｉ（ｒ，θ）
ｒ２θ２

＝－μ０Ｊ

Ｒ４≤ｒ≤Ｒ５，θｉ－
β
２≤θ≤θｉ＋

β{
２

（１）

结合前文所述假设以及几何模型，其边界条件

可表示为［３］

Ａ１ｉ
θ θ＝θｉ－

β
２

＝Ａ１ｉ
θ θ＝θｉ＋

β
２

＝Ａ１ｉ
θ ｒ＝Ｒ５

＝０

Ａ１ｉ（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ４
＝Ａ２ｉ（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ

{
４

（２）

定子槽口子域和气隙子域内既不存在电流、也

无永磁体，属自由区域，其磁场分布可用拉普拉斯

方程描述，若用Ａ２ｉ（ｒ，θ）表示第ｉ个（共ｎｓ个）定子

槽口子域的矢量磁位，则有［３］：

２Ａ２ｉ（ｒ，θ）
ｒ２

＋
Ａ２ｉ（ｒ，θ）
ｒｒ

＋
２Ａ２ｉ（ｒ，θ）
ｒ２θ２

＝０

Ｒ３≤ｒ≤Ｒ４，θｉ－
δ
２≤θ≤θｉ＋

δ{
２

（３）

其边界条件可表示为［３］

Ａ２ｉ
θ θ＝θｉ－

δ
２

＝Ａ２ｉ
θ θ＝θｉ＋

δ
２

＝０

Ａ２ｉ（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ４
＝Ａ１ｉ（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ４

Ａ２ｉ（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ３
＝Ａ３（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ










３

（４）

同理，用Ａ３（ｒ，θ）表示气隙子域的矢量磁位［３］：

·７２·
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２Ａ３（ｒ，θ）
ｒ２

＋
Ａ３（ｒ，θ）
ｒｒ

＋
２Ａ３（ｒ，θ）
ｒ２θ２

＝０

Ｒ２≤ｒ≤Ｒ３，０≤θ≤２
{

π

（５）

其边界条件可表示为［３］

Ａ３
ｒｒ＝Ｒ２

＝１
μｒ
Ａ４
ｒｒ＝Ｒ２

Ａ３（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ２
＝Ａ４（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ

{
２

（６）

由于假设了永磁体子域中所有部分的磁导率相

同，用子域中永磁体的磁化强度 Ｍ的分布来反映永

磁体的特性。

用Ａ４（ｒ，θ）表示永磁体子域的矢量磁位，永磁

体磁化强度的径向、周向分量用Ｍｒ、Ｍθ表示，将磁

场分布问题转化为求解泊松方程［３］：

２Ａ４（ｒ，θ）
ｒ２

＋
Ａ４（ｒ，θ）
ｒｒ

＋
２Ａ４（ｒ，θ）
ｒ２θ２

＝
－μ０
ｒ Ｍθ－

Ｍｒ
( )θ

Ｒ１≤ｒ≤Ｒ２，０≤θ≤２













π

（７）

其边界条件可表示为［３］

Ａ４
ｒｒ＝Ｒ１

＝０

Ａ４（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ２
＝Ａ３（ｒ，θ）ｒ＝Ｒ

{
２

（８）

２　求解齿槽转矩

２１　求解气隙磁通密度分布

欲获得电机的齿槽转矩特性，需要先进行其气

隙磁通密度分布的求解。本文将四类子域中的拉普

拉斯方程或泊松方程结合边界条件求解，通过分离

变量法并结合边界条件，可得到以谐波系数为未知

量的四类子域中的磁位方程组，进一步整理为矩阵

方程形式。若正整数ｎ表示气隙谐波阶数，αｎ、βｎ、
γｎ、δｎ为可通过边界条件列写出的矩阵方程解出的

谐波系数，则对于气隙子域磁位Ａ３有：
Ａ３（ｒ，θ）＝

∑
∞

ｎ＝１
［αｎ
ｆｎ（ｒ，Ｒ２，Ｒ３）

ｎ ＋βｎ
ｆｎ（ｒ，Ｒ３，Ｒ２）

ｎ ］ｃｏｓ（ｎθ）

＋∑
∞

ｎ＝１
［γｎ
ｆｎ（ｒ，Ｒ２，Ｒ３）

ｎ ＋δｎ
ｆｎ（ｒ，Ｒ３，Ｒ２）

ｎ ］ｓｉｎ（ｎθ）

（９）
其中ｆｎ表示如下函数关系：

ｆｎ（ｘ，ｙ，ｚ）＝ｙ
（ｘ／ｚ）ｎ＋（ｚ／ｘ）ｎ

（ｙ／ｚ）ｎ－（ｚ／ｙ）ｎ
（１０）

本文以一台参数如表１所示的１６极１８槽表贴

式永磁电机为例开展计算和分析。其中谐波系数以

及气隙磁通密度分布的计算使用基于Ｐｙｔｈｏｎ３自编的

程序完成。在数值计算中的各级数求和阶数是有限

的，为兼顾计算时间和结果质量，取最大迭代阶数

为６０。图２所示的是通过计算得到不存在绕组电流

时的气隙磁通密度分布。子域法解析模型与有限元

法的计算结果吻合较好，从而验证了在该类型电机

下子域法解析模型计算的正确性。

表１　某１６极１８槽表贴式永磁电机参数

参数 参数值

永磁体内表面半径Ｒ１／ｍｍ

永磁体外表面半径Ｒ２／ｍｍ

定子内表面半径Ｒ３／ｍｍ

定子槽开口侧半径Ｒ４／ｍｍ

定子槽外侧半径Ｒ５／ｍｍ

轴向长度Ｌ／ｍｍ

槽宽角度β／（°）

槽开口宽角度δ／（°）

极弧系数αｐ
永磁体相对磁导率μｒ

定子槽数ｎｐ
永磁体极对数ｐ

３０５
３３
３３５
３４２５
３９８
１６５
１０４
１２
０８
１０５
１８
８

图２　气隙磁通密度分布

２２　基于气隙磁通密度分布求解齿槽转矩

子域法可以通过解析方法得到气隙磁通密度谐

波系数方程组，再通过数值计算得到电机气隙磁通

密度分布。通常采用麦克斯韦应力张量法由气隙磁

通密度分布得到齿槽转矩［１，９１０］。麦克斯韦电磁场理

论认为磁场内部也存在应力，一个体积内的磁场受

到外部磁场的作用力由其边界上的应力决定。故对

于特定的气隙半径Ｒｍ，电磁转矩可以表示为

Ｔ＝
ＬＲ２ｍ
μ０∫

２π

０
Ｂ３ｒ（Ｒｍ，θ）Ｂ３θ（Ｒｍ，θ）ｄθ （１１）

而在子域法中实际得到的是气隙子域磁位 Ａ３，
并且有：

·８２·
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Ｂ３ｒ＝
１
ｒ
Ａ３（ｒ，θ）
θ

Ｂ３θ＝－
Ａ３（ｒ，θ）


{
ｒ

（１２）

然而，计算机程序在处理数值计算时不可避免

地会造成误差，且这类数值计算误差在求导的过程

中会被放大，使得到的转矩 Ｔ的准确度下降［１０］。通

过计算位于Ｒ２和Ｒ３之间的若干个不同积分半径的转

矩结果并取其平均值，以降低数值计算带来的误差。

目前某些商业有限元软件也采用该方法。若将其写

为积分形式，电磁转矩Ｔ可以表示为［１０］

Ｔ＝ Ｌ
μ０（Ｒ３－Ｒ２）∫ＳＢ３ｒ（ｒ，θ）Ｂ３θ（ｒ，θ）ｄＳ （１３）

通过子域法得出的绕组电流为０时气隙磁通密

度分布，再根据式（１３）计算得到的即为电机的齿槽

转矩。

３　转子偏心下齿槽转矩的计算

３１　转子偏心

转子偏心会使得电机的气隙不再均匀。转子偏

心分为静偏心和动偏心。如图３（ａ）所示，静偏心时

转子的旋转中心与几何中心都具有偏移量ｅ；动偏心

如图３（ｂ）所示，转子偏移而旋转中心不偏移。静偏

心时气隙宽度δ仅与θ有关，而动偏心时气隙宽度δ
则是机械角度θ和时间ｔ两者的函数。

图３　转子偏心

不同的极槽配合在转子偏心下的齿槽转矩的变

化规律是不同的。偏心只是对那些极对数和槽数组

合满足特定关系的电机的齿槽转矩的大小和分布影

响较大［９］，对任意的槽数 ｎｓ和极对数 ｐ，存在正整

数ｍ１、ｋ１、ｍ２、ｋ２，使得ｎ１、ｎ２最小，且满足：

ｎ１ ＝ｍ１ｎｓ＝２ｋ１ｐ

ｎ２ ＝ｍ２ｎｓ＝２ｋ２ｐ±
{ １

（１４）

当ｎｓ和ｐ的值导致ｎ１＞ｎ２，此时偏心使其齿槽

转矩显著增大。本文分析计算和测试的对象为１６极

１８槽，满足上述条件，齿槽转矩受偏心的影响较为

显著。

不论是转子的静偏心还是动偏心都会导致气隙

子域的边界不平行于ｒ轴或θ轴。而这与本文所建立

的子域法解析模型假设冲突。为便于计算和分析，

将气隙的不均匀性等效为永磁体磁化强度的不均匀

性［１］。即认为在转子偏心时，各个子域的几何形状

和边界条件方程均不发生改变，仅在永磁体子域中

的等效永磁体磁化强度Ｍδ发生变化：

Ｍδ（θ）＝Ｍｒ（θ）
ｈｍ ＋δ０
ｈｍ ＋δ（θ）

（１５）

式中，Ｍｒ表示未偏心时的永磁体磁化强度，δ表示气

隙宽度，δ０表示未偏心时的均匀气隙宽度，ｈｍ表示磁

化方向长度。图４所示的是未偏心时的永磁体磁化

强度及偏移０３ｍｍ时的等效磁化强度，发生偏心时

不同机械角度θ处气隙宽度δ不同。例如，在θ＝０°
处δ＝０２ｍｍ，其磁阻较小，则等效永磁体的磁化

强度大，反之亦然。

图４　永磁体磁化强度

３２　转子静偏心下的齿槽转矩

基于本文所建立的考虑转子偏心的子域法模型，

分析计算得到了１６极１８槽的表贴式永磁电机在不

同程度转子静偏心下的齿槽转矩。本文用偏心率 ε
来描述电机转子位置的偏心程度，若转子的偏移量

为ｅ，则有：

ε＝ ｅ
Ｒ４－Ｒ３

×１００％ （１６）

此外，目前研制的多数微型电机气隙理论厚度

·９２·
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为单边０３～０５ｍｍ，表贴式转子外侧采用的转子

加固工艺往往使转子外径比理论值大，这会导致实

际可用的“空气”隙约为０１～０３ｍｍ。实际永磁电

机中可能达到的偏心率一般不超过６０％，本文主要

关注的也是偏心率不大于６０％的范围。故在偏心率

０％（即未发生转子偏心）、３０％以及 ６０％的情形，

通过有限元软件计算转子静偏心下齿槽转矩。

图５所示的为该电机齿槽转矩的峰值以及均方

根值随着偏心率的变化曲线。齿槽转矩峰值随着偏

心率的增大而显著增加，而齿槽转矩的均方根值的

变化并不显著。表明随着偏心率的增大主要使电机

在一转内的齿槽转矩峰值的增大，而对齿槽转矩波

形的离散程度影响较小。子域法和有限元的结果相

近，二者齿槽转矩峰值的计算结果趋势相同，其数

值最大相差３９０ｍＮ·ｍ，二者的计算结果具有相当

的准确度，间接验证了本文采用的子域法的正确性。

图５　齿槽转矩偏心率曲线（静偏心）

若用Ｔε来表示转子偏心率为 ε时的齿槽转矩峰

值，Ｔ０表示转子未偏心时的齿槽转矩峰值，则定义

齿槽转矩提升量ΔＴｃｏｇε为
ΔＴｃｏｇε ＝Ｔ０－Ｔε （１７）

图６所示的是该电机的齿槽转矩的齿槽转矩提

升量与偏心率的关系。观察在偏心率不大于 ４０％
时，二者具有一定的比例关系，故定义比例系数ｋ：

ΔＴｃｏｇε ＝ｋε （１８）

图６　齿槽转矩提升量（静偏心）

通过回归分析得到ｋ＝３１０７１，此时的拟合优

度Ｒ２ ＝０９５６。该电机在偏心率不大于４０％时齿槽

转矩提升量与偏心率之间具有显著的正比例关系。

３３　转子动偏心下的齿槽转矩

分析计算得到该表贴式永磁电机在不同程度转

子动偏心下的齿槽转矩。同时，在未发生转子偏心

和偏心率３０％、６０％时，通过有限元软件计算转子

动偏心下齿槽转矩。两种方法所得结果如图７所示，

与静偏心类似，齿槽转矩的峰值随着偏心率的增大

而显著增加，而齿槽转矩的均方根值的变化并不显

著。子域法计算结果与有限元结果最大相差量为

１６５ｍＮ·ｍ，在动偏心下二者也具有相当的准

确度。

图７　齿槽转矩偏心率曲线（动偏心）

该电机的齿槽转矩提升量与偏心率的关系如图

８所示。在偏心率不大于４０％时，根据式（１７）和式

（１８），通过回归分析得到ｋ＝２９７３２，拟合优度Ｒ２

＝０９８８，二者亦具有显著的比例关系。

图８　齿槽转矩提升量（动偏心）

４　实验验证

如图９所示，采用手持式扭矩计开展了齿槽转

矩测定试验。通过在一周内多次测量得到正常生产

电机以及具有偏心转子的电机齿槽转矩峰值。同时，

测定了无定子部分的电机的转动摩擦力矩，通过减

去摩擦力矩即可得到电机齿槽转矩在一周内的峰值。

通过测试得到正常生产的该型电机齿槽转矩峰值约

为２６４ｍＮ·ｍ。三坐标测量机测量并计算得到样机

的实际偏心率约为３３６％，实测齿槽转矩峰值约为

３８７ｍＮ·ｍ，通过式（１７）得到齿槽转矩提升量

·０３·
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ΔＴｃｏｇ３３４％ ＝１２３ｍＮ·ｍ。

图９　测试样机实物及测试过程图

同时，开展了对该型表贴式永磁电机齿槽转矩

的计算，结果如图１０所示。在偏心率不大于 ４０％
时，回归分析得到 ｋ＝３１０７１，拟合优度 Ｒ２ ＝
０９５６，该电机的齿槽转矩提升量与偏心率亦具有

显著的比例关系。通过式（１８）得到其齿槽转矩提升

量ΔＴ′ｃｏｇ３３４％ ＝１０４４ｍＮ·ｍ，与实测值相差１８６
ｍＮ·ｍ。通过对比子域法解析模型、有限元法以及

样机实测值的齿槽转矩提升量，可以认为本文采用

的计算模型准确度较好，验证了在该类型电机下子

域法解析模型计算的有效性。

图１０　实验样机的齿槽转矩提升量

５　结　论

本文针对转子偏心对表贴式永磁同步电动机的

影响，基于子域法进行了分析及计算，得出表贴式

永磁电机不同偏心率下的气隙磁通密度分布以及齿

槽转矩特征，并开展了试验。研究表明：

（１）在静、动偏心下本文建立的基于子域法的

磁场解析计算模型具有与有限元法相当的准确度。

（２）在本文所分析的样机在偏心率较低时，其

齿槽转矩提升量与其偏心率具有显著的正比关系。

（３）本文建立的基于子域法的磁场解析计算模

型能够在表贴式永磁电机的设计阶段有效预测转子

偏心带来的齿槽转矩变化，能为设计工作提供有力

的参考依据。
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微型压缩机用多槽多极表贴式电机研究
乔正忠，毛临书，徐　飞

（广东美芝制冷设备有限公司，广东 佛山 ５２８３３３）

摘　要：微型电机因尺寸特点和使用条件较传统压缩机电机有较大差异，从而高效低噪音的设计理念也有所不同。

本文针对微型４８Ｖ电机，从机理分析、仿真设计和样机验证三个阶段，对比不同槽极配合和不同转子结构，优选出

１２槽１０极表贴式结构为性能噪音最优结构。进一步，对选定的结构优化设计，电机单体和压缩机验证结果均优势

明显，从而确定了最终方案并按量产化产品推进。

关键词：微型电机；槽极配合；转子结构；１２槽１０极；表贴式结构
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０　引　言

传统空调压缩机的电机外径尺寸从 ９０ｍｍ到

１６０ｍｍ，变频空调压缩机搭载的是永磁同步电机，

变频器输入一般为２２０Ｖ或３８０Ｖ的交流市电。根

据其运行工况特点，压缩机性能重点关注 ＡＰＦ能

效，从而电机设计时更关注中低频效率；空调安装

时采用隔音棉隔离压缩机，从而电机设计时降低中

低频噪音是噪音优化的主要方向。

作为新兴行业中应用的微型压缩机，其尺寸较

传统压缩机小很多。微型压缩机中的微型电机，变

频器输入采用４８Ｖ／２４Ｖ／１２Ｖ直流电源，这与传统

电机有很大差异。根据微型电机的运行工况特点，

压缩机长期运行在较高频率的额定工况，因此效率

设计关注较高频段；因无隔音棉隔离压缩机，噪音

指标设计时需关注全频段。

本文针对４８Ｖ微型电机进行初步设计和优化设

计。初步设计阶段，从机理分析、仿真设计和样机

验证三个阶段，对比不同槽极配合和转子结构，优

选出性能噪音最优结构。优化设计阶段，对初步设

计选定的基本结构进行进一步优化，电机单体和压

缩机验证结果对比同行业竞品均有明显优势，从而

确定了最终方案并按量产化产品推进。

１　机理分析

由于微型压缩机中电机安装空间有限，同时尺

寸特点限定微型电机大致为轴向长度较小的扁平化

结构，因此，分数槽集中式绕组结构作为微型电机

的结构方向［１４］。

１１　转子结构

１１１　内嵌式对比表贴式

传统压缩机用永磁电机一般采用磁铁内嵌式的

转子结构，例如ＧＭＣＣ量产品９槽６极电机或１８槽

６极电机。
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传统压缩机用永磁电机的内嵌式转子结构中，

磁铁采用烧结钕铁硼或铁氧体。高效化的电机的磁

铁一般采用烧结钕铁硼，目前 ＧＭＣＣ应用的 ５０ＳＨ
磁铁为国内性能最高的磁铁牌号［５］。

在微型电机的尺寸下，对比内嵌式烧结钕铁硼

（５０ＳＨ）、内嵌式铁氧体（９Ｂ）和表贴式粘结钕铁硼

（Ｎ１０Ｈ）三种转子结构的磁铁面提供的有效磁通量Φ
估算如表１所示。

表１　不同转子结构磁铁磁通估算结果

转子结构
磁铁面积Ａ

／ｍｍ２
剩磁Ｂｒ
／Ｔ

磁通量Φ
／ｍＷｂ

内嵌烧结钕铁硼 ９９０ １４ １３９
内嵌铁氧体 １２８７ ０４２ ０５４

表贴粘结钕铁硼 １７６２ ０７ １２３

　　从表１可知，在微型尺寸特点下，表贴式磁环

结构的磁铁工作面积较内嵌式磁铁工作面积大出较

多，磁铁表面磁通量明显高出内嵌式铁氧体结构，

较内嵌式烧结钕铁硼结构差异不大。而内嵌式结构

中，磁通要经过转子铁心，过程中存在漏磁等磁通

损失，此外，转子外缘的磁通径向分量才是有效磁

通；而表贴式磁环的磁铁工作面直接向气隙提供有

效的磁通。因此，在微型尺寸特点下，表贴式粘结

钕铁硼的转子结构，能够提供最多的有效磁通量，

功率密度最高，适合高效化设计。

同时，内嵌式转子结构和表贴式转子结构的转

子表磁波形，具有很大的差异。内嵌式转子结构下，

无论是平行充磁的方形磁铁，还是径向充磁的瓦形

磁铁，其转子表磁波形均为马鞍状结构，如图１所

示；表贴式磁环结构中，粘结钕铁硼采用无取向工

艺，可按Ｈａｌｂａｃｈ方向充磁，转子表磁是较理想的

正弦波，如图２所示。

图１　内嵌式转子马鞍状表磁波形

性能方面，电磁能量转换中有效磁通是基波部

分，内嵌式结构表磁波形差，基波含量低，Ｈａｌｂａｃｈ
磁环表贴式结构表磁波形以基波为主，从而能提供

高的功率密度。同时，内嵌式结构谐波含量远高于

Ｈａｌｂａｃｈ磁环表贴式结构，从而铁损较高。

图２　Ｈａｌｂａｃｈ磁环正弦化表磁波形

噪音方面，压缩机中永磁电机相关的噪音主要

由径向力引起的。而径向力是由定子电枢磁场各次

谐波与转子主磁场各次谐波调制而成，Ｈａｌｂａｃｈ磁环

表贴式结构转子主磁场谐波含量大大减少，从而径

向力也大大减小。另外，Ｈａｌｂａｃｈ磁环表贴式结构的

齿槽转矩和转矩脉动也会明显小于内嵌式结构。

１１２　磁环不同极数对比

粘结钕铁硼无取向磁环一般有两种充磁方式：径

向充磁和Ｈａｌｂａｃｈ充磁，得出的表磁波形分别为方波

和正弦波。本文选用具有正弦波表磁的Ｈａｌｂａｃｈ充磁

方式，对相同尺寸不同极数的磁环进行分析对比。

Ｈａｌｂａｃｈ充磁方式的磁环的磁力线如图３所示。

磁力线大致成环形结构，在磁环表面上的径向分量

均匀变化，从而其表磁波形正弦度高。

图３　Ｈａｌｂａｃｈ磁环磁力线示意图

同样尺寸的磁环，采用不同的充磁工装，得到

不同数量的磁极，其磁性能也相差较大。本文以 ８
极和１０极磁环为例，分析磁环不同极数的差异。

图４是外８极Ｈａｌｂａｃｈ磁环表磁波形，图５是外

１０极Ｈａｌｂａｃｈ磁环表磁波形，且两种磁环尺寸相同。

图４　外８极Ｈａｌｂａｃｈ磁环表磁波形

·３３·
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图５　外１０极Ｈａｌｂａｃｈ磁环表磁波形

从图中可以得出，８极磁环的表磁幅值约２４０
ｍＴ，１０极磁环的表磁幅值约 ２６０ｍＴ，即 １０极磁

环有效磁性能较８极磁环高出８％。另外，１０极磁

环的正弦度也略优于８极磁环。对于 Ｈａｌｂａｃｈ充磁

方式的磁环，一般而言，极数越高，磁性能越

优良。

１２　槽极配合选择

永磁电机的相数为 ｍ，定子槽数为 Ｚ，转子极

对数为ｐ，定义每极每相槽数ｑ为［６］

ｑ＝Ｚ／２ｍｐ （１）
进一步，若Ｚ和 ｐ存在最大公约数 ｔ，即 Ｚ／２ｐ

＝Ｚ０／２ｐ０，其中Ｚ＝Ｚ０ｔ，ｐ＝ｐ０ｔ，从而，每极每

相槽数ｑ可表示为

ｑ＝Ｚ０／２ｍｐ０ （２）
Ｚ０和 ｐ０组合的电机即为单元电机，原电机由 ｔ

个单元电机组合而成。

１２１　绕组系数

两槽之间的电气夹角槽距角α表示为

α＝３６０ｐ０／Ｚ０ （３）
根据槽电势向量星形图进行分析，可计算出不

同槽极配合的绕组系数。同时，根据相反电势最大

化原则，可根据槽电势向量设计绕组连接方式。图

６是１２槽１０极槽电势向量图，图７是９槽８极电机

槽电势向量图，图 ８是 １２槽 １０极电机的接线图，

图９是９槽８极电机的接线图。

图６　Ｚ０ ＝１２，ｐ０ ＝５的单元电机的槽电势向量星形图

图７　Ｚ０ ＝９，ｐ０ ＝４的单元电机的槽电势向量星形图

图８　Ｚ０ ＝１２，ｐ０ ＝５的电机接线图

图９　Ｚ０ ＝９，ｐ０ ＝４的电机接线图

　　绕组的短距系数 Ｋｐ与槽距角 α的补角 β相关，

可表达为［７］：

ＫＰ ＝ｃｏｓ
β
２ ＝ｃｏｓ

（１８０－α）
２ ＝ｓｉｎα２ （４）

每极每相槽数ｑ＝ｃ／ｄ＜１，可以等效成ｑ′＝ｃ
的整距绕组的分布。则绕组的分布系数Ｋｐ表示为［７］

Ｋｄ ＝ｓｉｎｃ·β( )２ ／ｃ·ｓｉｎβ( )２ （５）

绕组系数Ｋｗ ＝ＫｐＫｄ，根据式（４）和式（５），进

一步表示为［７］

Ｋｗ ＝０５／ｃ·ｔａｎ
３０°( )ｃ （６）

根据式（６），容易算出每种槽极配合的绕组系

数。例如，Ｚ０ ＝３，ｐ０ ＝２的单元电机对应的９槽６
极或 １２槽 ８极电机，其绕组系数是 ０８６６；Ｚ０ ＝
１２，ｐ０＝５的单元电机对应的１２槽１０极电机，其绕

组系数是０９３３；Ｚ０＝９，ｐ０＝４的单元电机对应的９
槽８极电机，其绕组系数是０９４５。

·４３·
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１２２　齿槽转矩

集中式分数槽电机的基波齿槽转矩次数 γ跟定

子槽数 Ｚ和转子极数２ｐ的最大公约数 ＨＣＦ和最小

公倍数ＬＣＭ有关［８９］：

γ＝２ｐＺ／ＨＣＦ＝ＬＣＭ（Ｚ，２ｐ） （７）
即转子旋转一周，齿槽转矩基波次数等于定子

槽数Ｚ和转子极数２ｐ的最小公倍数（ＬＣＭ），而齿槽

转矩基波次数越大，幅值越小。一般为了减小齿槽

转矩幅值，通常选用定子槽数Ｚ和转子极数２ｐ的最

小公倍数（ＬＣＭ）较大的组合。

例如，１２槽８极电机的定子槽数和转子极数的

最小公倍数是２４，１２槽１０极电机的定子槽数和转

子极数的最小公倍数是６０，９槽８极电机的定子槽

数和转子极数的最小公倍数是 ７２。因此，１２槽 １０
极和９槽 ８极的电机的齿槽转矩优于 １２槽 ８极

电机。

１２３　单边磁拉力

（１）Ｚ为偶数的槽极配合

定子槽数Ｚ为偶数的三相电机，无论是单个单

元电机还是多个单元电机的组合，每相有偶数个齿

槽且在圆周上对称分布，因此不存在单边磁拉

力［１０］。例如，图８中的１２槽１０极电机，Ａ相对应

的槽号为１、２和圆周上对称的７、８，从而具有对称

的磁拉力。

（２）Ｚ为奇数且由多个单元电机组合的槽极配合

当槽数 Ｚ为奇数的电机是由Ｎ个单元电机组合

而成时，在圆周上，等分成 Ｎ个区域，每个单元电

机分布在一个区域中。因此，在圆周上每相齿槽对

称分布，从而具有对称的磁拉力。例如９槽６极电

机，是由３个Ｚ０ ＝３，ｐ０ ＝１的单元电机组合而成，

不具有单边磁拉力。

（３）Ｚ为奇数且自身是单元电机的槽极配合

为了得到较高的绕组系数，Ｚ为奇数的单元电

机一般满足 Ｚ＝２ｐ±１。该类电机有个共同规律：

沿着电机圆周分为三个区域，每相齿槽分布在约

１２０°的区域内。因此，对每相绕组和齿槽而言，在

圆周上是不对称的，从而形成单边磁拉力。例如，

图９中，９槽８极电机即是Ｚ０＝９，ｐ０＝４的单元电

机。Ａ相绕组分布在相邻的９、２、１槽中，Ｂ相绕

组分布在相邻的３、４、５槽中，Ｃ相绕组分布在６、
７、８槽中，每相绕组分布在 １２０度的一个区域内，

在圆周上不具有对称性。

综上１１与１２节，从机理分析，转子结构方

面，在微型尺寸特点下，表贴式 Ｈａｌｂａｃｈ磁环的转

子结构优于内嵌式转子结构，正弦波表磁的磁环，

极数较高时磁性能优良；槽极配合方面，优选绕组

系数较高的组合，同时考虑单边磁拉力。考虑电机

铁损、运行过程控制难度及制造性，微型电机的槽

极配合不宜过高（槽数或极数大于１２）。

２　有限元仿真设计

２１　转子结构对比设计

本节通过仿真计算对比内嵌式转子结构和表贴

式磁环结构的差异。内嵌式结构选用较优的９槽６
极结构，表贴式结构选用１２槽１０极结构。

图１０是内嵌式９槽６极电机结构模型，图 １１
是表贴式１２槽１０极结构模型。

图１０　内嵌式９槽６极电机结构模型

图１１　表贴式１２槽１０极电机结构模型

２１１　电机性能

两种电机结构采用相同边界条件与材料（磁铁除

外）设置。关键技术指标如表２所示。

表２　内嵌式对比表贴式技术指标

技术指标 内嵌式 表贴式

电机积厚／ｍｍ １４ １４
槽满率 ５９％ ５９２％

硅钢材料／ｍｍ ｔ０５ ｔ０５
磁铁配置 烧结钕铁硼 粘结钕铁硼

磁铁材料 ５０ＳＨ Ｎ１０Ｈ
额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ４５００ ４５００
额定扭力／Ｎ·ｍ ０３５ ０３５

反电势系数／（Ｖ／（ｋｒ／ｍｉｎ）） ６ ６

　　根据积厚、反电势和槽满率等指标要求，进行

空载仿真，确定绕组的线径和匝数。根据电机槽型

·５３·
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与绕组，计算出相电阻Ｒ。
在额定转速和扭力下，仿真运行相电流Ｉ。铜损

Ｐｃｕ为
［１１］

Ｐｃｕ ＝３Ｉ
２Ｒ （８）

按正弦电流仿真负载铁损Ｐｆｅ，按铁损修正系数

进行修正。因额定转速４５００ｒ／ｍｉｎ较高，本文按铁

损修正系数１３进行修正。

在压缩机系统中，给定的估算输出功率实际包

含了机械风摩损耗，所以本文设计时暂不考虑机械

风摩损耗。

输出功率 Ｐ２根据额定转速 ｎ和额定扭力 Ｔ２
计算：

Ｐ２ ＝ｎ·Ｔ２／９５５ （９）
附加损耗Ｐｓ按０５％·Ｐ２进行估算。

计算设计出各项损耗后，电机效率 η按下式进

行计算：

η＝
Ｐ２·１００％

Ｐ２＋Ｐｃｕ＋１３·Ｐｆｅ＋０５％·Ｐ２
（１０）

内嵌式９槽６极电机和表贴式１２槽１０极电机

分别优化到较优水平后，对比仿真各项损耗和效率

如表３所示。

表３　内嵌式对比表贴式性能仿真结果

结果 内嵌式 表贴式

Ｉ／Ａ ４８ ４９５
Ｒ／Ω ０３２ ０２９
Ｐｃｕ／Ｗ ２２１２ ２１５６
Ｐｆｅ／Ｗ ６２４ ６２４
Ｐ２／Ｗ １６４６９ １６４６９
η／％ ８４１４ ８４３７

　　从表３可知，内嵌式较优槽极配合的９槽６极

电机，因有效磁通低、绕组系数低及绕组端部长等

原因，铜损高于表贴式 １２槽 １０极电机；内嵌式 ９
槽６极电机虽然极数少，但因磁密包含大量的谐波，

铁损也与表贴式 １２槽 １０极电机基本相当；从而，

采用中等牌号磁铁的表贴式电机，较采用目前顶级

牌号磁铁的内嵌式电机，性能有优势。

２１２　噪音相关指标

永磁电机由转子提供主磁通，与定子电枢磁场

形成交链，在气隙上完成能量的转换。从而，气隙

磁密是噪音及性能最根本的指标，气隙磁密波形正

弦度越高，电机的径向力阶次越少，越有利于永磁

电机的低噪音化［１２］。

图１２是内嵌式９槽６极电机的空载气隙磁密波

形，图１３是表贴式１２槽１０极电机的空载气隙磁密

波形。从波形上看，表贴式电机的气隙磁密明显优

于内嵌式电机。

图１２　内嵌式９槽６极电机气隙磁密波形

图１３　表贴式１２槽１０极电机气隙磁密波形

反电势波形作为电机设计的一个重要指标，一

般而言，波形正弦度越好，越有利于电机的低噪

音化。

图１４是内嵌式９槽６极电机反电势波形，图１５
是表贴式１２槽１０极电机反电势波形。从波形上看，

内嵌式９槽６极电机的波形正弦度差，而表贴式１２
槽１０极电机的波形接近于理想正弦波。

图１４　内嵌式９槽６极电机反电势波形

图１５　表贴式１２槽１０极电机反电势波形
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空载下的齿槽转矩和负载下的转矩脉动，会影

响电机的切向振动，在电机设计时也作为噪音指标

进行优化。齿槽转矩的峰峰值和转矩脉动的大小作

为考核其指标的关键。

图１６和图１７分别是两种结构的齿槽转矩波形，

图１８和图１９分别是两种结构的负载转矩波形。从

结果看，无论是齿槽转矩峰峰值还是转矩脉动大小，

表贴式电机较内嵌式电机均有明显优势。

图１６　内嵌式９槽６极电机齿槽转矩波形

图１７　表贴式１２槽１０极电机齿槽转矩波形

图１８　内嵌式９槽６极电机转矩波形

图１９　表贴式１２槽１０极电机转矩波形

上述各项噪音指标仿真结果汇总如表４所示。

表４　内嵌式对比表贴式噪音指标仿真结果

噪音指标 内嵌式 表贴式

气隙磁密ＴＨＤ ３５％ １５％
线反电势ＴＨＤ １４１％ ０９％

齿槽转矩峰峰值／ｍＮ·ｍ １３０ ５５
转矩脉动 ５４４７％ ３１２％

　　从上表指标仿真结果来看，表贴式１２槽１０极

电机的各项指标较内嵌式９槽６极电机均有明显优

势，预测电机噪音也有明显优势。

２２　槽极配合对比设计

根据２１节结果，优选Ｈａｌｂａｃｈ磁环结构作为转

子结构。在微型电机边界条件下，选择１２槽１０极、

１２槽８极和９槽８极三种槽极配合进行对比设计。

１２槽１０极电机和１２槽８极电机具有相同的尺

寸，仅磁极设置不同，９槽８极电机和１２槽８极设

置相同的转子，定子不同。

图２０是１２槽１０极／８极电机结构模型，图２１
是９槽８极电机结构模型。

图２０　１２槽１０极／８极电机结构模型

图２１　９槽８极电机结构模型

２２１　电机性能

根据２１节所述的性能设计方法，三种结构的

技术指标和表２中表贴式结构设置相同。不同槽极

配合的性能仿真设计结果如表５所示。
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５７卷

表５　不同槽极配合性能仿真结果

结果 １２ｓ１０ｐ １２ｓ８ｐ ９ｓ８ｐ
Ｉ／Ａ ４９５ ４８５ ４９７
Ｒ／Ω ０２９ ０３５ ０３６
Ｐｃｕ／Ｗ ２１５６ ２４４１ ２６６２
Ｐｆｅ／Ｗ ６２４ ６ ６
Ｐ２／Ｗ １６４６９ １６４６９ １６４６９
η／％ ８４３７ ８３２９ ８２３７

　　１２槽８极电机绕组系数低，且８极磁环有效磁

通低，较１２槽１０极电机铜损增加明显，虽然铁损

有所下降，电机效率低于１２槽１０极电机；９槽８极

电机绕组系数高，但绕组端部尺寸高于１２槽电机，

对比１２槽１０极电机，电阻增加明显，铜损增加明

显，虽然铁损略有下降，综合来看电机效率下降。

在考虑微型尺寸特点、电机控制以及电机制造

优选的三种槽极配合中，１２槽１０极电机效率最高。

２２２　噪音相关指标

除仿真分析 ２１２中各项指标外，前文 １２３
中从机理分析，Ｚ为奇数的单元电机具有单边磁拉

力［１０］。仿真分析三种结构电机的转子径向整体受

力，无单边磁拉力时，转子整体受力基本接近于０，
有单边磁拉力时，转子整体受力较大。

图２２是１２槽１０极电机转子受力波形，图 ２３
是１２槽８极电机转子受力波形，图２４是９槽８极电

机转子受力波形。从图中可知，１２槽１０极和１２槽

８极电机的转子整体受力很小，而９槽８极电机的转

子整体受力大，即存在单边磁拉力。

图２２　１２槽１０极电机转子受力波形

图２３　１２槽８极电机转子受力波形

图２４　９槽８极电机转子受力波形

包含单边磁拉力的各项噪音指标的仿真结果如

表６所示。

表６　不同槽极配合噪音指标对比仿真结果

噪音指标 １２ｓ１０ｐ １２ｓ８ｐ ９ｓ８ｐ
气隙磁密ＴＨＤ １５４％ １５７％ １５６％
线反电势ＴＨＤ ０９％ ５５％ １１％

齿槽转矩峰峰值／ｍＮ·ｍ ５５ ７０９ １２
转矩脉动 ３１２％ ２９６９％ ０８５％

转子整体受力／ｍＮ １８ ２５ １２７８０

　　从表６可知，１２槽８极电机，因绕组系数低，

反电势波形畸变率高，槽数和极数的最小公倍数较

小，从而齿槽转矩峰峰值和转矩脉动均较大；９槽８
极电机，转子整体受力很大，即存在单边磁拉力，

与１２３节的机理分析结果一致。

综合噪音各指标，优选１２槽１０极电机为最优

槽极配合结构。

结合２２１节性能设计分析结果，初定１２槽１０
极表贴式电机为高能效低噪音最优结构方案。

２３　优化设计

根据初定的１２槽１０极Ｈａｌｂａｃｈ磁环结构，对方

案进行进一步优化，重点优化电机性能。从槽型尺

寸、绕组以及硅钢材料等方面进行优化设计。

２３１　槽型尺寸

从表５可知，在微型尺寸下，１２槽１０极初案电

机的铜铁损均较高。图 ２５是初案电机的损耗占比

图，从图中看出，初案电机以铜损为主。因此在优

化设计时，以改善铜损为主要方向。

图２５　电机初案的损耗占比
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考虑机械强度、制造工艺以及磁密饱和等因素，

槽型以改善铜损的方向进行优化，优化仿真结果如

表７所示。

表７　电机槽型优化性能仿真结果

结果 初步槽型 新槽型

Ｉ／Ａ ４９５ ４９８
Ｒ／Ω ０２９ ０２８
Ｐｃｕ／Ｗ ２１５６ ２０８３
Ｐｆｅ／Ｗ ６２４ ６１６
Ｐ２／Ｗ １６４６９ １６４６９
η／％ ８４３７ ８４７４

　　从表７可知，从改善铜损的方向进行优化，电

机性能提升。电机运行在实际工况时，因温度升高

等原因，性能改善量会进一步提升。

２３２　绕组

初步方案槽满率约５９％，定子槽利用率低，铜

损大。ＧＭＣＣ传统集中卷电机槽满率在 ８０％以上，

微型电机绕组优化空间大。

在优化后的新槽型的基础上，考虑绕线制造性

裕量，槽满率优化至７５％以下，性能计算仿真结果

如表８所示。

表８　电机绕组优化性能仿真结果

结果 原绕组 优化绕组

Ｉ／Ａ ４９８ ４９８
Ｒ／Ω ０２８ ０２６
Ｐｃｕ／Ｗ ２０８３ １９３４
Ｐｆｅ／Ｗ ６１６ ６１６
Ｐ２／Ｗ １６４６９ １６４６９
η／％ ８４７４ ８５３９

　　从表８可知，绕组优化后，电机性能进一步明

显提升。

２３３　硅钢材料

初步方案采用铁损高的 Ｂ５０Ａ７００钢板，现在变

频电机高效化一般选用０３５或０３钢板。

在２３２节优化方案的基础上，选用 ＧＭＣＣ量

产高效钢板Ｂ３５Ａ３００和Ｂ３０Ａ２３０进行对比设计，表

９是性能仿真计算结果。

表９　硅钢材料优化性能仿真结果

结果 ｔ０５钢板 ｔ０３５钢板 ｔ０３钢板

Ｉ／Ａ ４９８ ４９８ ４９８
Ｒ／Ω ０２６ ０２６ ０２６
Ｐｃｕ／Ｗ １９３４ １９３４ １９３４
Ｐｆｅ／Ｗ ６１６ ３２２ ２４７
Ｐ２／Ｗ １６４６９ １６４６９ １６４６９
η／％ ８５３９ ８７１２ ８７５７

　　从上表可知，高性能０３５硅钢和０３硅钢性能

改善明显，０３硅钢方案为性能最优方案，较最初

１２槽１０极方案铜损和铁损均有明显改善，效率提升

约４％，初步确定为最终方案，进行样机实验验证。

３　样机实验验证

３１　初步设计方案样机验证

初次设计方案包含１２槽１０极、１２槽８极和９槽

８极三种槽极配合的电机。三种电机制作样机并测试

电机参数、电机性能以及压缩机性能和噪音振动。

３１１　电机单体验证结果

三种槽极配合电机包含两种磁环极数的转子。

图２６是１０极磁环的表磁曲线，图２７是８极磁环的

表磁曲线。从图中可知，Ｈａｌｂａｃｈ磁环表磁的波形正

弦度高，１０极磁环的表磁幅值２４９ｍＴ较８极磁环的

表磁幅值２０９ｍＴ高出约２０％。

图２６　１０极磁环的表磁波形

图２７　８极磁环的表磁波形

测试各方案样机的电阻、反电势、电感等参数，

输入电机参数调试好变频器控制参数，驱动电机运

行。其中，实测线反电势波形如图２８所示。

图２８　不同槽极配合的实测线反电势波形
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从波形上看１２槽８极电机的反电势波形正弦度

较差，１２槽１０极和９槽８极电机的反电势波形接近

理想的正弦波。

电机主要参数汇总如表１０所示：

表１０　不同槽极配合方案的主要电机参数

参数 １２ｓ１０ｐ １２ｓ８ｐ ９ｓ８ｐ
Ｒ／Ω ０３１ ０３７ ０３７
Ｌｄ／ｍＨ ０２３ ０２７ ０３７
Ｌｑ／ｍＨ ０２３ ０２７ ０３７

Ｋｅ／（Ｖ／（ｋｒ／ｍｉｎ）） ６２４ ５９６ ６０５

　　图２９是各方案性能测试对比柱形图，其中，η１
代表１２ｓ１０ｐ方案在３６００ｒ／ｍｉｎ下的电机效率，０９３η１
表示１２ｓ８ｐ方案在３６００ｒ／ｍｉｎ下的电机效率是 η１的

０９３倍，其他类似。可以看出１２槽１０极电机效率较

另外两种结构的电机效率优势明显，与仿真设计相一

致，初次方案选定１２槽１０极表贴式结构。

图２９　不同槽极配合的实测电机性能

３１２　压缩机验证结果

三个初步方案同批次组装微型压缩机，重点测试

４５００ｒ／ｍｉｎ和５４００ｒ／ｍｉｎ下的压缩机性能、４５００ｒ／ｍｉｎ
下的噪音（初步方案，仅测试产品重点关注频段）。

图３０是４５００ｒ／ｍｉｎ和５４００ｒ／ｍｉｎ下的压缩机性

能测试结果，其中，Ｃ１代表１２ｓ１０ｐ方案在４５００ｒ／
ｍｉｎ下的压缩机能效，０９４Ｃ１表示 １２ｓ８ｐ方案在

４５００ｒ／ｍｉｎ下的压缩机能效是 Ｃ１的０９４倍，其他

类似。从图中可以看出１２槽１０极电机的压缩机能

效最优且优势明显。

图３０　不同槽极配合的压缩机性能结果

在４５００ｒ／ｍｉｎ的压缩机的噪音结果汇总如表１１
所示，其中，Ｎ１代表１２ｓ１０ｐ方案在４５００ｒ／ｍｉｎ下的

压缩机噪音，１０２Ｎ１表示１２ｓ８ｐ方案在４５００ｒ／ｍｉｎ
下的压缩机噪音是Ｎ１的１０２倍，其他类似：

表１１　不同槽极配合的压缩机噪音结果

结果 １２ｓ１０ｐ １２ｓ８ｐ ９ｓ８ｐ
噪音（ｄＢ） Ｎ１ １０２Ｎ１ １０１Ｎ１

　　从上表可以看出，噪音结果来看，１２槽１０极电

机为最优方案。

３２　优化方案样机验证

在３１节选定的１２槽１０极的初步方案的基础

上，从槽型、绕组和硅钢材料等多个维度对电机方

案进行优化。将 １２槽 １０极初步方案（下称初案）、

最终方案（下称终案）以及 Ｌ社竞品进行试验验证，

对比电机单体性能与压缩机各项指标。

３２１　电机单体性能结果

在同一基准下，对比初案、终案和 Ｌ社竞品的

电机单体性能柱状图，结果如图３～６所示，η４代

表初案在３６００ｒ／ｍｉｎ下的电机效率，１０１η４表示终

案在３６００ｒ／ｍｉｎ下的电机效率是 η４的１０１倍，其

他类似。从图３１可以看出，在额定４５００ｒ／ｍｉｎ下，

终案较初案电机单体效率提升６％，实测与仿真趋

势一致性高。在额定４５００ｒ／ｍｉｎ下，对比Ｌ社竞品，

终案电机单体效率高出约 ２２％（１０６η５／０８７η５），
优势明显。

图３１　优化方案电机单体性能结果

３２２　压缩机验证结果

同批次组装初步方案和最优方案的微型压缩机，

同一基准下测试初案、终案和 Ｌ社竞品的压缩机性

能、噪音。

图３２是压缩机性能测试结果，其中，Ｃ４代表

初案在３６００ｒ／ｍｉｎ下的压缩机能效，１０３Ｃ４表示初

案在３６００ｒ／ｍｉｎ下的压缩机能效是 Ｃ１的 １０３倍，

其他类似。从结果看，最优方案的压缩机性能较初

步方案高３％ ～１１％，与电机单体性能结果一致性

·０４·
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高；最优方案的压缩机性能较 Ｌ社竞品高 １１％ －
１８％，优势明显。

图３２　优化方案压缩机性能结果

搭载压缩机的噪音的结果（４５００ｒ／ｍｉｎ）汇总如

表１２所示，其中，Ｎ２代表初案在４５００ｒ／ｍｉｎ下的

压缩机噪音，１０Ｎ２表示终案在４５００ｒ／ｍｉｎ下的压

缩机噪音是Ｎ１的１０倍，其他类似：

从表１２中可知，终案压缩机噪音与初案相当，

较Ｌ社竞品具有优势。

表１２　优化方案的压缩机振动和噪音结果

结果 初案 终案 Ｌ社

噪音（ｄＢ） Ｎ２ １０Ｎ２ １０４Ｎ２

４　结　语

针对首款微型４８Ｖ压缩机，设计高性能低噪音

电机。根据微型电机的尺寸特点和运行工况，从转

子结构和槽极配合进行初步对比设计，经过机理分

析、仿真设计和样机验证三个阶段，优选出１２槽１０
极表贴式 Ｈａｌｂａｃｈ磁环结构电机为高效低噪音的最

优初步方案。进一步，对初步方案进行槽型、绕组

和硅钢材料优化设计，从理论和实测结果来看，优

化后的最优方案的电机单体和压缩机结果均有明显

改善，且对比 Ｌ社竞品优势很明显，确定为最终方

案且正在推向量产化。本文所研究的多槽多极表贴

式结构特点，也为后续的设计与研究提供参考依据。
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基于 ＶＭＤ和 ＰＯＡＳＶＭ的滚动轴承故障诊断
高　川，苏淑靖

（中北大学，省部共建动态测试技术国家重点实验室，太原 ０３００５１）

摘　要：针对三相电机轴承故障状态识别的问题，提出一种变分模态分解（Ｖａｒｉａｔｉｏｎａｌｍｏｄｅｄｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ，ＶＭＤ）与
孔雀优化算法（ＰｅａｆｏｗｌＯｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎＡｌｇｏｒｉｔｈｍ，ＰＯＡ）优化支持向量机（ＳｕｐｐｏｒｔＶｅｃｔｏｒＭａｃｈｉｎｅｓ，ＳＶＭ）结合的故障识别

方法，通过ＶＭＤ将轴承的不同故障信号数据分解为多个本征模态分量（ＩＭＦ），首先，根据样本熵选出合适的 ＩＭＦ

重构成最优的特征信号；其次，计算特征信号的时域特征、能量熵、多尺度样本熵值，构成多维特征向量矩阵；最

后，使用孔雀优化算法对ＳＶＭ的惩罚参数和核函数进行优化，建立ＰＯＡＳＶＭ诊断模型，将构建好的多维特征向量

矩阵输入到模型中进行诊断。将孔雀优化算法支持向量机（ＰＯＡＳＶＭ）与金豺优化算法（ＧｏｌｄｅｎＪａｃｋａｌＯｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ，
ＧＪＯ）支持向量机（ＧＪＯＳＶＭ）、粒子群优化算法（ＰｏｒｔｉｃｌｅＳｗａｒｍＯｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ，ＰＳＯ）支持向量机（ＰＳＯＳＶＭ）进行对照

试验，结果表明，ＰＯＡＳＶＭ相比ＧＪＯＳＶＭ和ＰＳＯＳＶＭ在不同工况下的故障识别率和稳定性有明显的提高。

关键词：变分模态分解；孔雀优化算法；多尺度样本熵；支持向量机；轴承故障诊断
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０　引　言

电机轴承对电机来说是非常重要的一个部件，

轴承故障在电机故障中占４０％以上［１］，一旦轴承损

坏，就会对电机的运转造成严重的影响，甚至会导

致其他部位的损坏。因此，当轴承出现异常时，要

及时诊断出轴承发生故障的原因和部位，并修复或更

换轴承，防止造成更大的损失。

在振动信号分析中，小波分解与经验模态分解

（ＥＭＤ）［２］得到了广泛的应用，但是小波变换在遇到间

谐波信号或非稳态信号时，小波基的选择不同会导致

不同的分解结果，ＥＭＤ的模态混叠和端点效应以及停

止条件难以判断，导致有效特征向量的提取比较困

难，使得信号的处理及特征提取有一定的局限性［３］。
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ＶＭＤ是一种非平稳信号自适应分解估计方法，通过

交替方向乘子法实现对变分模型最优解的迭代搜

索［４］，克服了模态混叠和端点效应等缺点，实现了

ＩＭＦ的有效分离，适用于处理机械设备振动信号［５］。

赵小惠等［６］提出了一种集合经验模态分解法，有效避

免了模态混叠，但是信号分解的数量不同会导致后续

计算时间较长。杨大为等［７］提出了ＶＭＤ结合样本熵

的特征提取方法，有效降低了信号中的随机成分。纪

京生等［８］提出了小波包信息熵与ＳＶＭ结合的方法对

轴承进行故障诊断，先利用ＶＭＤ分解振动信号，再

以小波包信息熵构成特征向量，采用 ＧＪＯＳＶＭ模型

对特征向量进行故障识别。刘臻等［９］提出一种合成峭

度与ＳＶＭ结合的方法，利用信息熵选取ＩＭＦ，再得到

ＩＭＦ的峭度作为特征向量输入到 ＰＳＯＳＶＭ模型中进

行故障识别，但是峭度受到环境因素的影响更大，不

能很好的表现轴承本身的状况。

本文提出一种基于 ＰＯＡ［１０］优化 ＳＶＭ的故障诊

断方法，采用多维特征的方法使故障的特征更准确

地表现出来并输入到故障诊断模型中，通过与其他

优化算法在测试中进行比较，证明该方法具有更高

的准确率。

１　基本原理

１１　ＶＭＤ算法原理

ＶＭＤ是一种自适应的非递归信号分解方法［１１］，

通过将非周期信号从时域转换到频域进行分解，有助

于提取特征、降低噪声。该方法将原始信号分解为对

应于不同频率范围的ｋ个相对稳定的ＩＭＦ，随后的搜

索和求解过程中可以通过交替方向乘子法更新，得到

每个模态的最佳中心频率和有限带宽。首先是构建变

分问题，约束条件为所有模态分量之和即原始信号：

ｍｉｎ
{ }ｕｋ， ω{ }ｋ

∑
ｋ
ｔ δ（ｔ）＋ｊπ( )ｔｕｋ（ｔ[ ]）ｅ－ｊωｋｔ{ }２

２

ｓ．ｔ．∑
ｋ
ｕｋ（ｔ）

{
＝ｆ

（１）

式中，ｋ为分解的模态分量个数，｛ｕｋ｝、｛ωｋ｝为第ｋ
个模态函数和中心频率的集合。

第二步把约束变分问题转化为非约束变分问题，

将拉格朗日乘法算子 λ与二次惩罚参数 α引入，得

到增广拉格朗日表达式为

Ｌ { }ｕｋ，ω{ }ｋ，( )λ ＝〈λ（ｔ），ｆ（ｔ）－∑
ｋ
ｕｋ（ｔ）〉＋

α∑
ｋ
ｔ δ（ｔ）＋ｊπ( )ｔｕｋ（ｔ[ ]）ｅ－ｊωｋｔ ２

２
＋

ｆ（ｔ）－∑
ｋ
ｕｋ（ｔ）

２

２
（２）

使用交替方向乘子迭代算法结合傅里叶等距变

换，得到各模态分量和中心频率，并得出其最优解。

得出模态分量ｕｋ
ｎ＋１（ω）为

ｕ^ｎ＋１ｋ （ω）＝
ｆ（ω）－∑

ｉ＜ｋ
ｕ^ｎ＋１ｉ （ω）＋

λｎ（^ω）
２

１＋２α ω－ω( )ｎ
ｋ
２ （３）

得出中心频率ωｋ
ｎ＋１（ω）为

ω^ｎ＋１ｋ （ω）＝
∫
∞

０
ω ｕ^ｎ＋１ｋ （ω）

２ｄω

∫
∞

０
ｕ^ｎ＋１ｋ （ω）

２ｄω
（４）

对模态分量及中心频率进行迭代更新，直到满

足式（５）条件：

∑
ｋ

ｕ^ｎ＋１ｋ （ω）－ｕ^
ｎ
ｋ（ω）

２
２

ｕ^ｎ＋１ｋ （ω）
２
２

＜ε （５）

具体步骤如图１所示。

图１　ＶＭＤ算法原理

１２　孔雀优化算法

孔雀优化算法（ＰｅａｆｏｗｌＯｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎＡｌｇｏｒｉｔｈｍ，
ＰＯＡ）是一种基于孔雀求偶、觅食和追逐行为提出

的一种智能优化算法。其中采用雄孔雀、雌孔雀和

孔雀幼崽三种类型的孔雀来模拟觅食过程中的动态

群体行为和等级。

首先，根据适应度大小，找出排名前五的成年

孔雀。剩下的３０％个体被定义为成年雌孔雀，其他

的则被定义为幼孔雀。注意根据算法需要，每次迭

代后将根据适应度重新分配个体角色。

雄孔雀求偶行为，位置更新公式为

ｘｃ，１ ＝ｘｃ，１（ｔ）＋Ｒｓ
ｘｒ，１
ｘｒ，１

（６）

ｘｃ，ｎ ＝ ｘｃ，ｎ（ｔ）＋αＲｓ
ｘｒ，ｎ
ｘｒ，ｎ
，ｒｎ ＜ε

ｘｃ，ｎ（ｔ），　　　　　　
{

其他

（７）
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式中，ｘｃ，１（ｔ）和ｘｃ，ｎ（ｔ）表示五只雄孔雀在第ｔ次迭代

中的位置，ｎ的值为２，３，４，５；α和 ε是影响位

置更新的算子，对应的值分别为１５，２，３，５以及

０９，０８，０６，０３；ｒｎ是随机生成的实数，如果小

于ε，雄孔雀就会旋转，否则不动；Ｒｓ表示雄性孔雀

绕食物源的旋转半径；ｘｒ，１和 ｘｒ，ｎ为随机向量，影响

运动方向。

ｘｒ＝２ｒａｎｄ（１，Ｄｉｍ）－１ （８）

Ｒｓ（ｔ）＝Ｒｓ０－Ｒｓ０（ｔ／ｔｍａｘ）
００１

Ｒｓ０ ＝Ｃｖ（ｕｂ－ｌｂ
}

）
（９）

式中，Ｄｉｍ为优化参数的数量；ｔ和 ｔｍａｘ分别为当前

迭代次数和最大迭代次数，Ｒｓ０为初始旋转半径，Ｃｖ
为雄孔雀的旋转因子，ｕｂ和 ｌｂ分别为优化参数的上

限和下限。

雌孔雀接近雄孔雀位置更新公式：

ｘｈ＝ｘｈ（ｔ）＋３θ（ｘｃ，ｎ－ｘｈ（ｔ）），０≤ｒ５≤１ （１０）
θ＝θ０＋（θ１－θ０）（ｔ／ｔｍａｘ） （１１）

Ｘｈ（ｔ）为第ｔ次迭代中雌孔雀的位置，当ｎ为１，
２，３，４，５时，ｒ５的取值范围分别为［０６，１］，
［０４，０６），［０２，０４），［０１，０２），［０，
０１）；θ０和θ１的取值分别为０１和１。

幼孔雀自适应搜索食物源，幼孔雀向雄孔雀移

动的同时依靠 Ｌｅｖｙ飞行机制在搜索空间进行随机

搜索：

ｘｓ＝ｘｃ，ｎ（ｔ），０≤ｒ６≤１ （１２）
ｘｐ＝ｘｐ（ｔ）＋βＬｅｖｙ（ｘｃ，１（ｔ）－ｘｐ（ｔ））

＋δ（ｘｓ－ｘｐ（ｔ）） （１３）
式中，ｘｓ代表幼崽选择的引导个体，即在五个雄性

个体中等概率随机选择目标个体，ｎ为１，２，３，４，
５时，ｒ６的取值范围为［０８，１］，［０６，０８），
［０４，０６），［０２，０４），［０，０２）；β和 δ是两

个随迭代次数变化的因子，β０＝０９，β１＝０４，δ０＝
０１，δ１＝１。

β＝β０－（β０－β１）（ｔ／ｔｍａｘ）
２ （１４）

δ＝δ０＋（δ０－δ１）（ｔ／ｔｍａｘ）
０５ （１５）

ｘｃ，ｎ ＝ｘｃ，ｎ（ｔ）＋θｄｎ＋ｒ′ｎ
Ｄｎ
Ｄｎ

（１６）

ｄｎ ＝ｘｃ，１－ｘｃ，ｎ （１７）

Ｄｎ＝ｘ′ｒ，ｎ－
（ｘ′ｒ，ｎｄｎ）
（ｄｎｄｎ）

ｄｎ （１８）

雄孔雀之间的交互行为，第１只雄性孔雀拥有

最好的食物来源，因此作为领导者。其余４只雄性

孔雀会在它本身和另一只雄性孔雀之间的９０°范围内

随机地向第１只雄性孔雀移动。

２　基于ＰＯＡＳＶＭ的故障诊断模型

本文选择ＳＶＭ模型进行分类，ＳＶＭ模型关键参

数为惩罚参数和核函数，如果参数选取不合适容易

造成过拟合和欠拟合，因此，利用 ＰＯＡ对 ＳＶＭ的

两个参数进行优化，得到基于 ＰＯＡ的 ＳＶＭ故障诊

断模型，如图２所示：

图２　ＰＯＡＳＶＭ模型训练过程

（１）设置种群规模和最大迭代次数，初始化种

群和参数；

（２）将ＳＶＭ对训练集样本的识别准确率最大作

为适应度函数，计算个体适应度并排序；

（３）对种群的雄性，雌性，幼崽进行分配，用

式（６）、式（７）计算每个雄性孔雀的位置；

（４）利用式（１１）、（１４）、（１５）计算θ，β，δ；
（５）利用式（１０）计算每个雌性孔雀的位置；

（６）利用式（１３）计算每个孔雀幼崽的位置；

（７）更新雄性孔雀的位置；

（８）根据适应度排序重新分配角色；

（９）输出最优参数。

３　实验分析

如图３所示，首先对电机轴承振动信号的数据

·４４·
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进行归一化，将处理后的数据进行ＶＭＤ分解，对每

个ＩＭＦ分量求样本熵，样本熵越大，样本序列就越

复杂，说明噪声更多，样本熵越低，样本序列就越

规律，噪声越少，所以选择样本熵值小于阈值的

ＩＭＦ分量重构为特征信号，对特征信号提取时域特

征、能量熵、多尺度样本熵构成多维特征向量矩阵，

将特征向量矩阵作为 ＰＯＡＳＶＭ故障诊断模型的输

入，取数据集中的７５％作为训练集样本，其余作为

测试集样本。设置种群数量为５０，雄性孔雀数量为

５，最大迭代次数为５０，以准确率为适应度函数，通

过ＰＯＡ对ＳＶＭ的参数进行寻优，将三组不同工况

下的故障数据代入模型进行诊断，验证该模型在各

种负载下面对不同工况时的诊断能力。

图３　故障诊断流程

３１　数据集选取

实验数据采用美国凯斯西储大学实验室，选择

６２０５２ＲＳＳＫＦ轴承作为试验轴承，选取采样频率为

１２ｋＨｚ时不同转速的振动信号数据，故障状态分别

为０１７７８ｍｍ、０３５５６ｍｍ、０５３３４ｍｍ的内圈故

障、滚动体故障、外圈故障，将故障数据进行分组，

滑动窗口设置为１０００，每个故障为２０４８个故障点，

一共可得到１２０组样本数据，取７５％作为训练样本，

剩余２５％作为测试样本，将每四种故障状况作为一

个组，分为Ａ、Ｂ、Ｃ三组：

表１　Ａ组故障类型及样本数量

转速／（ｒ／ｍｉｎ）损伤直径／（ｍｍ） 故障类型 样本数 标签

１７９７

０ 正常 １２０ １

０１７７８ 内圈故障 １２０ ２

０１７７８ 滚动体故障 １２０ ３

０１７７８ 外圈故障 １２０ ４

表２　Ｂ组故障类型及样本数量

转速／（ｒ／ｍｉｎ）损伤直径／（ｍｍ） 故障类型 样本数 标签

１７５０

０ 正常 １２０ １
０１７７８ 内圈故障 １２０ ２
０１７７８ 滚动体故障 １２０ ３
０１７７８ 外圈故障 １２０ ４

表３　Ｃ组故障类型及样本数量

转速／（ｒ／ｍｉｎ）损伤直径／（ｍｍ） 故障类型 样本数 标签

１７５０

０ 正常 １２０ １
０１７７８ 内圈故障 １２０ ２
０３５５６ 内圈故障 １２０ ３
０５３３４ 内圈故障 １２０ ４

３２　信号的ＶＭＤ分解选择

尽管从频谱分析中可以判断出轴承的故障，但

是在工业中并不是很方便。

图４　正常轴承ＶＭＤ分解结果

为了自动识别轴承故障类别，采用ＶＭＤ对信号

进行分解，需要先确定分解层数 Ｋ的取值，当 Ｋ过

小时，频带不能被充分分解，当 Ｋ过大时，对高频

ＩＭＦ有明显影响，因此，根据文献［１２］，分解层数

Ｋ设置为４，参数设置为１０００，分解之后的 ＩＭＦ分

量如图４所示。

图５　ＶＭＤ分解后各ＩＭＦ分量的样本熵值

如图５所示，对所有的 ＩＭＦ分量求各自的样本

熵值，设置样本熵值的阈值为０２，当熵值小于０２
时，将其对应的ＩＭＦ分量进行重构，得到特征信号。

·５４·
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３３　基于ＭＳＥ的特征提取

针对电机轴承故障识别准确率低的问题，提出

了以多尺度样本熵作为特征向量输入到ＰＯＡＳＶＭ故

障诊断模型中进行故障诊断。多尺度样本熵值的大

小与尺度因子有密切关系，所以选取合适的尺度因

子对特征提取非常重要，尺度因子较小时，故障状

态的熵值比较混乱，很难区分故障类别。由图６～８
可知，各个故障状态的重构信号的多尺度样本熵值

与尺度因子成反比，但是在尺度因子较小的情况下，

不同的重构信号的熵值会出现重叠情况。因此选择

合适的尺度因子需要考虑不同工况的熵值是否容易

区分。从图中可知，三组数据的尺度因子分别在 ５
－２０，８－１０，１０－１４时，不同工况的熵值容易区

分，各种状态不会重叠，考虑各组数据之后选择尺

度因子为 １０的ＭＳＥ构成特征向量矩阵。

图６　Ａ组多尺度样本熵

图７　Ｂ组多尺度样本熵

图８　Ｃ组多尺度样本熵

３４　算法优化参数对比

将文中使用到的三种算法进行对比。三种算法

设置为相同的初始参数，适应度值设置为准确率，

适应度曲线如图９～１１所示，ＰＯＡＳＶＭ相比于ＧＪＯ
ＳＶＭ和 ＰＳＯＳＶＭ收敛速度更快，ＰＳＯＳＶＭ更容易

陷入局部最优。

图９　Ａ组适应度曲线

图１０　Ｂ组适应度曲线

图１１　Ｃ组适应度曲线

３５　实验结果

设置ＰＯＡ算法参数：种群数量为５０，最大迭代

次数为５０，维度为２，设置惩罚参数和核函数的范

围为０００１－１０００。分别使用三种不同的优化算法对

测试集样本预测比较识别准确率，如图１２～１４分别

为ＰＯＡＳＶＭ、ＧＪＯＳＶＭ、ＰＳＯＳＶＭ三种模型对Ａ组

故障数据的识别结果，ＰＯＡＳＶＭ的准确率达到

９８３３％，ＧＪＯＳＶＭ的准确率达到 ９６６７％，ＰＳＯ
ＳＶＭ的准确率达到９５％。

·６４·
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图１２　ＰＯＡＳＶＭ预测结果

图１３　ＧＪＯＳＶＭ预测结果

图１４　ＰＳＯＳＶＭ预测结果

　　为避免一次测试结果的偶然性，用三种的模型

对三组数据各进行２０次试验进行对比，得到准确率

如图１５～１７所示，从图中可以看出，在对三组数据

测试的情况下，ＰＯＡＳＶＭ算法的准确率和ＧＪＯＳＶＭ
的算法都可以保持较高的准确率，而 ＰＳＯＳＶＭ算法

准确率不太稳定。

图１５　Ａ组数据识别准确率

图１６　Ｂ组数据识别准确率

图１７　Ｃ组数据识别准确率

　　从图１５和图１６中可以看出，ＧＪＯＳＶＭ算法在

识别１７９７转速下的相同损伤直径不同故障时表现与

ＰＯＡＳＶＭ基本一致，但是其他条件不变，转速降低

至１７５０时，ＧＪＯＳＶＭ相对于 ＰＯＡＳＶＭ的识别准确

率出现较大的起伏；Ｃ组数据同样是处于转速为

１７５０的状态下，对不同损伤直径相同故障的识别，

ＧＪＯＳＶＭ的识别准确率表现良好，说明ＧＪＯＳＶＭ在

转速为１７５０的状态下，不能很好的识别同一损伤直

径的不同故障；而从图中可以看出ＰＯＡＳＶＭ在三组

数据的识别中都具有很好的效果，可以在各种负载

下保持较高的识别准确率。

表４为三种算法分别进行２０次试验后的平均准

确率，可以看出ＰＯＡＳＶＭ对三组数据的准确率都保

持在９９％附近，相比于ＰＳＯＳＶＭ的识别准确率提高

了很多，对于 Ｂ组数据的分类，ＰＯＡＳＶＭ比 ＧＪＯ
ＳＶＭ提高了５２１％。

表４　故障分类准确率

样本集
不同算法准确率／％

ＰＯＡＳＶＭ ＧＪＯＳＶＭ ＰＳＯＳＶＭ
Ａ ９９２５ ９８５０ ９１３８
Ｂ ９８９６ ９３７５ ９３７９
Ｃ ９９２１ ９８９２ ８８８３

４　结　论

针对电机轴承故障难以识别的问题，很多文献

只提取单个维度的故障特征进行诊断。本文则采用

（下转第６１页）

·７４·
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无铁心超导直线牵引电机特性研究与结构优化
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摘　要：无铁心超导直线同步电机（ＳｕｐｅｒｃｏｎｄｕｃｔｉｎｇＬｉｎｅａｒＳｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓＭｏｔｏｒ，ＳＬＳＭ）具有大气隙、大推力、高效率等

优势，是高速磁浮列车的核心牵引动力装置。为提高无铁心ＳＬＳＭ的推力性能，本文研究了跑道形线圈结构参数对

电机空载磁场和推力的影响规律。首先，研究了跑道形超导励磁线圈结构参数对空载磁场和推力的影响规律；其

次，厘清了跑道形初级线圈结构参数和双层匝数组合对推力的影响规律，明确了跑道形超导线圈的长宽组合，以及

跑道形初级线圈的宽度、直线段长度和内外层匝数组合的选取原则，实现了无铁心ＳＬＳＭ的电磁结构优化和性能提

升。最后，借助三维有限元方法，对优化后的无铁心ＳＬＳＭ进行了电磁力特性分析，验证本文研究。

关键词：直线电机；超导电机；电磁力特性；结构优化
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０　引　言

磁悬浮轨道交通技术作为未来可行的时速 ６００
公里级地面交通制式已然在全球兴起［１３］。日本东海

铁路公司研制的超导电动悬浮（ＥｌｅｃｔｒｏｄｙｎａｍｉｃＳｕｓ
ｐｅｎｓｉｏｎ，ＥＤＳ）列车系统是目前唯一实现时速６００公

里级载人运行的磁悬浮制式［４］，也是最具应用前景

的高速磁悬浮轨道交通技术之一［５］。ＥＤＳ列车采用

无铁心超导直线同步电机（ＳｕｐｅｒｃｏｎｄｕｃｔｉｎｇＬｉｎｅａｒ
ＳｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓＭｏｔｏｒ，ＳＬＳＭ）能够在车体与轨道机械分

离的工况下实现对磁浮列车的高速直驱。借助产生

大范围强磁场的超导磁体，无铁心 ＳＬＳＭ的气隙可
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达２５０ｍｍ［６］，与电磁悬浮列车采用的常导直线电机

约８ｍｍ［７］的气隙相比，提高了磁浮车的运行安全

性，降低了轨道平顺度的要求。同时，无铁心结构

使得ＳＬＳＭ具有无铁磁损耗、无定位力和推力波动

小等优势，提高了磁浮车的稳定性和安全性。无铁

心ＳＬＳＭ是高速磁悬浮列车的核心动力部件。

结合轨道交通工况，无铁心 ＳＬＳＭ的前期研究

集中于解析计算模型，主要包括基于空间谐波表达

式的励磁磁场分布计算，和基于虚功法的推力表达

式推导［８１０］。基于空间谐波法的解析方法能够有效

描述无铁心 ＳＬＳＭ的双层或单层初级绕组结构和磁

浮车引起的次级多变姿态工况。文献［１１１３］采用矩

形超导磁体作为次级励磁磁体，开展了设计方法和

实验研究，旨在设计驱动时速６００公里级磁浮车的

无铁心ＳＬＳＭ；同时研究了多变次级姿态工况对推力

和法向力的影响规律。然而，该研究忽略了跑道形

线圈圆弧边对电机磁场分布和推力性能的影响，且

需要对电机的次级超导励磁磁体分布做出横向和纵

向无限分布的假设，影响了计算精度［９，１４］。

针对跑道形线圈特有的圆弧边结构和磁浮工况引

起的次级多自由度姿态变化，文献［１５］采用毕奥－萨
伐尔定律和虚位移法对无铁心ＳＬＳＭ的磁场和三维力

进行了解析计算和特性研究。类似地，文献［１６］采用

空间谐波法建立解析模型，研究了双边无铁心ＳＬＳＭ
三维电磁力对磁浮工况多自由度运动工况的依赖关

系，理论分析了负载角对电磁性能的作用。

作者前期工作采用三维有限元法研究了次级在

三维空间内的多变姿态对无铁心 ＳＬＳＭ推力特性的

影响规律［１７］，研究了超导磁体饼数和极弧系数，以

及初级线圈极弧系数和导体截面对无铁心 ＳＬＳＭ推

力特性的影响规律，并通过实验验证了研究结

果［１８］。然而，无铁心 ＳＬＳＭ初次级跑道形线圈基本

结构参数对其电磁力特性的作用规律研究尚未开展。

本文将通过探明无铁心 ＳＬＳＭ初次级跑道形线

圈直线边长度、宽度和匝数对其电磁力的影响规律，

以推力最大化和推力波动最小化为目标，对无铁心

ＳＬＳＭ的结构进行优化设计，推进该电机的优化设计

和理论研究。

１　无铁心ＳＬＳＭ结构和原理

ＥＤＳ系统采用“轨抱车”结构，即磁浮车体在 Ｕ
形轨道内运行，如图１所示。由横截面图可知超导

电动磁悬浮系统为左右对称结构，其动力系统主要

包括驱动线圈、零磁通线圈和超导励磁线圈，如图

２所示。其中，前两者竖直安装在 Ｕ形轨道内壁上；

后者竖直安装在车体悬浮架的外壁上，并与前两者

形成面对面平板结构。

图１　ＥＤＳ系统三维视图

图２　ＥＤＳ系统横截面图

由三相交流电源供电的推进线圈与由直流电流

供电的超导线圈组成无铁心ＳＬＳＭ，为磁浮车提供推

进力。其中，推进线圈构成了沿轨道铺设的集中式

初级三相绕组，超导线圈构成了车载次级超导励磁

绕组。无铁心 ＳＬＳＭ产生原理如图 ３所示，即次级

超导线圈的励磁电流 Ｉｓ在行波磁场中受到的纵向安

培力［１９］为推力 Ｆ，图中虚线表示初级产生的行波

磁场。

图３　无铁心ＳＬＳＭ产生推力的原理示意图

无铁心ＳＬＳＭ的空载磁场 Ｂ由跑道形超导励磁

绕组产生。由毕奥萨伐尔定律可知，空载磁场由励

磁电流Ｉｓ沿跑道形超导线圈环路积分得到，如式（１）
所示。次级沿初级运动过程中受到的电磁推力 Ｆｘ可
由安培力定理推导得到，如式（２）所示。

Ｂ＝
Ｉｓμ０
４π∮ｌ２

ｄｌ２×ｅｒ
ｒ２

（１）

Ｆ＝∮ｌ１ｉｐｄｌ１×Ｂ
＝
ｉｐＩｓμ０
４π∮ｌ１∮ｌ２

ｄｌ１×（ｄｌ２×ｅｒ）
ｒ２

（２）
式中，Ｆ＝（Ｆｘ，Ｆｙ，Ｆｚ）为无铁心ＳＬＳＭ的输出三维

电磁力。ｉｐ为初级工作电流。ｄｌ１和 ｄｌ２分别为初级线

·９４·
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圈和次级线圈上电流微元的方向矢量，ｌ１和ｌ２分别为

初级线圈和次级线圈上的跑道形闭合积分路径。 ｜ｌ
｜为初级和次级电流微元之间的欧氏距离，ｅｒ为ｒ的
空间方向矢量。μ０为真空磁导率。

结合图３中无铁心 ＳＬＳＭ的结构可知，积分路

径ｌ１和ｌ２分别由跑道形初级线圈几何参数（ｌｐ和 ｗｐ）
和次级线圈几何参数（ｌｓ和 ｗｓ）决定；向量 ｒ则由初

级线圈和次级线圈的几何参数，以及两者之间的三

维相对位置共同决定。上述关系为

ｌ１ ＝ｆ（ｌｐ，ｗｐ）

ｌ２ ＝ｆ（ｌｓ，ｗｓ）

ｒ＝ｆ（ｘｐ，ｙｐ，ｚｐ，ｘｓ，ｙｓ，ｚｓ，ｌｐ，ｗｐ，ｌｓ，ｗｓ
{

）

（３）

结合式（１）、式（２）和式（３）可知，无铁心ＳＬＳＭ
磁场和推力与两种线圈的几何参数之间表现为复杂

的多重积分关系，很大程度阻碍了该电机的结构优

化设计和特性研究。

２　无铁心ＳＬＳＭ结构优化设计

本文研究的无铁心 ＳＬＳＭ主要结构参数和性能

参数如表１。基于该电机开展跑道形线圈宽度、直

线边长度和匝数对其推力的影响规律研究，并优化

电机结构。

表１　无铁心超导直线同步电机参数

项目 特性 项目 特性

极距 ／ｍｍ ５６８ 气隙／ｍｍ １００
线圈距 ｃｏｉｌ／ｍｍ ３８０ 推力Ｆｘ／ｋＮ ２５

初级电流密度／（Ａ／ｍｍ２） ６ 初级线圈匝数 ２９／３６
次级超导匝数 １０８０ 次级励磁电流／Ａ ２５０

２１　次级跑道形超导线圈优化设计

本文研究的无铁心 ＳＬＳＭＳ采用高温超导带材绕

制次级超导磁体。超导磁体由多个双饼超导线圈堆

叠组成，其中双饼线圈由超导带材绕制而成。跑道

形多饼超导线圈结构和参数化如图４所示。

图４　跑道形超导线圈的几何参数

图４中ｗｓ和ｌｓ分别为跑道形超导线圈的宽度和直

线边长度，是超导线圈的基本几何参数，直接决定了线

圈的形状和耗材量，同时决定励磁磁场的分布和强度。

（１）超导线圈直线边长度

以超导励磁线圈的直线边长度为变量，研究空

载磁场和推力特性的演变规律。由图４可知，超导

线圈直线边长度ｌｓ与宽度ｗｓ共同决定了磁体占空比，

是空载磁场分布和谐波含量的重要影响因素。通过

仿真计算，一对跑道形超导磁体在１００ｍｍ气隙平面

内产生的空载磁场分布如图５所示。

图５　气隙空载磁场分布图

由图可知，无铁心ＳＬＳＭ气隙空载磁场在平面内

呈跑道形分布，横向（ｙ方向）分布不均匀。分析原因

可知，跑道形线圈形状决定了磁场在气隙平面内的分

布。由空载磁场分布特点可知，跑道形线圈组成的

ＳＬＳＭ不能直接采用二维模型进行等效仿真计算。

为了研究 ｌｓ对空载磁场分布的影响规律，图 ６
给出了不同ｌｓ时１００ｍｍ气隙平面内的空载磁场分布

曲线。由空载磁场分布可知磁场横向分布不均匀。

为了能够反映初级线圈交链的磁感应强度平均值，

以初级线圈横向宽度二分之一处（即 ｙ＝７５ｍｍ处）

的磁场分布为代表开展研究。

图６　不同ｌｓ时的空载磁场分布

图６结果表明：ｌｓ增大时，空载磁场在相同位置

的分布表现为平均值增大，由０３８Ｔ增大至０５８Ｔ。
经过傅里叶分析，随ｌｓ增大，Ｂｚ基波幅值由０６５Ｔ增

大至０８２Ｔ；谐波含量先增大后减小，并在 ｌｓ为０２
ｍ时取得最小值２０％。分析原因可知，超导磁体占空

比随ｌｓ改变，改变了空载磁场的空间分布和正弦度。

进一步，根据表１中的电机参数，借助三维有

限元模型计算了不同超导线圈直线边长度时无铁心

ＳＬＳＭ的推力，如图７所示。由图中曲线可知，推力

平均值分别为２１９ｋＮ、２３８ｋＮ、２５３ｋＮ和２７５
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ｋＮ。由此可知，随超导线圈直线边长度的增大，推

力平均值逐渐增大，但增大幅度逐渐减小。

图７　不同ｌｓ时的推力波动曲线

同时，计算结果表明，ｌｓ由０１２ｍ增大至０２４ｍ
时，推力波动由７５％降低至２１％，并在ｌｓ为０２４ｍ
时取最小值，对应的超导磁体占空比为０８６；ｌｓ由
０２４ｍ增大至０２６ｍ时，推力波动增大至３２％。分

析原因可知，超导磁体直线边增大，磁体占空比增

大，则初级线圈交链的磁力线增大，初次级电磁耦合

增强，推力增大；同时，磁体占空比增大，改变了磁

场分布和谐波含量，进而影响了推力波动。

（２）超导线圈宽度

以超导励磁线圈的宽度为变量，研究空载磁场

和推力特性的演变规律。由图４可知，超导线圈宽

度即为跑道形超导线圈的圆弧段直径。因此超导线

圈宽度ｗｓ的变化同时改变了磁体的宽度和占空比。

为了研究ｗｓ对空载磁场分布的影响，图８给出

了ｗｓ不同时的空载磁场分布。图中结果显示，随 ｗｓ
的增大，空载磁场均值逐渐增大，分别为 ０３８Ｔ、
０４３Ｔ、０４８Ｔ、０５３Ｔ和０５７Ｔ；借助傅里叶分

解，空载磁场的基波幅值分别为 ０６２Ｔ、０６９Ｔ、
０７５Ｔ、０８Ｔ和０８４Ｔ；谐波含量先减小后增大，

分别为２６％、１８％、２０％、２３％和２４％。分析原因

可知，随超导线圈宽度的增大，超导磁体占空比和

磁体宽度同时增大，空载磁场横向（ｙ方向）分布和

纵向（ｘ方向）分布均发生变化，进而影响了空载磁

场的幅值和谐波含量。

图８　不同ｗｓ时的空载磁场分布

通过仿真计算，图 ９展示了无铁心 ＳＬＳＭ推力

随超导线圈宽度ｗｓ的变化。图中结果显示，随 ｗｓ增
大，推力幅值增大，分别为 ２１ｋＮ、２３ｋＮ、２５
ｋＮ、２７ｋＮ和２９ｋＮ；推力波动逐渐减小，分别为

６％、４５％、３２％、２３％和１９％。

图９　不同ｗｓ时的推力变化

分析原因可知，随跑道形超导线圈宽度的增大，

超导磁体占空比和宽度均增大。其中，磁体宽度增

大了无铁心 ＳＬＳＭ初级交链的磁通，进而增大了初

次级间的电磁耦合和电磁力；磁体宽度改变了占空

比和斜极程度，改善了空载磁场分布，降低了磁场

谐波含量，进而减小了ＳＬＳＭ的推力波动。

２２　初级跑道形线圈优化设计

无铁心ＳＬＳＭ初级三相绕组由中心线尺寸相同

的跑道形线圈组成，如图１０所示。

图１０　跑道形初级线圈的参数化

该跑道形线圈由圆弧段直径 ｗｐ和直线边长度 ｌｐ
描述。取线圈纵向长度 ｙｐ对应的电角度为初级线圈

的节距 ｐｅ。为实现初级线圈的双层排列，无铁心

ＳＬＳＭ初级线圈的节距 ｐｅ、纵向长度 ｙｐ和圆弧段直

径ｗｐ满足式（４）中的关系。由式（４）可知，跑道形初

级线圈节距 ｐｅ分别与圆弧段直径 ｗｐ和直线边长度 ｌｐ
呈正比例线性关系。

ｙｐ ＝ｌｐ＋ｗｐ
ｐｅ＝（ｙｐ／）１８０°
１２０°＜ ｐｅ＜２４０° （４）

（１）初级线圈直线边长度

由式（６）可知，ｗｐ取定值时， ｐｅ是ｌｐ的正比例函

数。为了能够直观地反映初级线圈纵向长度与推力的

关系，图１１中横坐标采用初级线圈节距 ｐｅ代替 ｌｐ。
即不同ｗｐ时，推力随 ｐｅ的变化曲线如图１１所示。
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图１１　电机推力随初级线圈节距的变化

图１１曲线的变化趋势显示：ｗｐ不变时，推力随

ｌｐ先增大周减小，并在 ｐｅ为１９０°处取得极大值。分

析产生该现象的原因可知：在无铁心 ＳＬＳＭ中，次

级超导磁体产生的磁场在三维空间中自由发散， ｐｅ

小于１９０°时，随 ｐｅ的增大，初级线圈所围面积增

大，初级线圈交链的次级磁链增加，电机初级和次

级电磁耦合程度增强，推力增大； ｐｅ大于 １９０°时，
初级线圈开始交链临近磁极产生的反向磁通，且反

向磁通逐渐增多，初级线圈的交链磁通减小，电机

初级和次级的电磁耦合程度减弱，推力减小。

（２）初级跑道形线圈圆弧段直径

同理，不同节距情况下，无铁心 ＳＬＳＭ推力随

初级跑道形线圈圆弧段直径ｗｐ的变化如图１２所示。

图１２　初级线圈圆弧边直径对推力的影响

观察图１２中的曲线可知，相同 ｗｐ时，节距为

１９０°对应的推力为极大值。该现象与图１２中的结果

一致。在不同节距时，推力随圆弧段直径 ｗｐ的变化

趋势基本相同，即推力随 ｗｐ单调递增，最后趋于定

值。分析可知，初级线圈节距不变时，安培力公式

表明推力随初级横向宽度的增大而增大。然而，随

着横向宽度的进一步增大，初级交链的超导磁体磁

通不再增大，初级和次级的耦合作用不再增强，推

力趋于定值。

此外，节距１６０°且圆弧段直径 ｗｐ为０５ｍ时，

跑道形初级线圈圆弧段半径为０２５ｍ，即初级线圈

为圆形。结合曲线变化可知，节距１６０°情况下推力

未趋于定值。分析原因可知：跑道形初级线圈已经

变为圆形线圈，线圈形状不再变化，横向宽度不再

增加，则不再作进一步推力计算。

２３　初级双层线圈匝数组合优化设计

无铁心ＳＬＳＭ初级绕组采用了双层线圈分布结

构，且内、外层线圈在纵向上交替排列，中心距为

１２０°电角度。在双层线圈匝数和几何结构相同的情

况下，由于双层线圈与次级超导线圈之间的间隙不

同致使双层线圈与超导线圈的耦合程度不同，从而

引起推力波动。

为了降低由于双层线圈拍了引起的推力波动，

采用了增大外层线圈匝数的方法。取内层线圈匝数

ｎ＿ｉｎ恒为２９匝，研究不同外层线圈匝数ｎ＿ｏｕｔ时无

铁心ＳＬＳＭ的推力曲线，如图１３所示。

图１３中无铁心ＳＬＳＭ推力随外层线圈匝数的变

化曲线显示，推力波动随外层线圈匝数的增大先减

小后增大，且在外层线圈匝数为 ３６时取得最小值

２７２％。由此可知，相比于其它匝数对应的推力曲

线，外层线圈匝数为３６时，内外层初级线圈匝数组

合能够较好地抑制推力波动。

图１３　推力随初级外层线圈匝数的变化

为了解释上述结果，研究了不同内外层线圈匝

数组合时内、外层线圈与超导线圈之间互感的一致

性。图１４给出了内、外层线圈与超导线圈之间互感

随线圈中心点纵向距离的变化曲线。图中结果表明，

不同匝数时，外层线圈与超导线圈之间的互感曲线

变化趋势相同，呈抛物线趋势变化，且幅值随匝数

增大而增大。通过对比可知，内、外层线圈匝数组

合为２９和３６时，内、外层线圈与超导线圈之间的

互感变化曲线基本重合，一致性最高。

图１４　双层初级线圈与超导线圈互感变化曲线
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结合推力的虚位移法公式可知，内、外层线圈

通电后与次级超导线圈发生电磁耦合作用产生的电

磁力相同。当内、外层线圈与超导线圈之间的互感

一致性良好时，表明两者与超导线圈之间的电磁耦

合程度相近，则产生的推力稳定，推力波动最小。

３　结构优化结果与特性分析

经过研究跑道形线圈基础结构参数和初级内外

层线圈匝数组合对无铁心 ＳＬＳＭ推力的影响规律。

本文对初次级跑道形线圈基本结构参数和初级线圈

匝数的优化设计结果如表２所示。

表２　无铁心ＳＬＳＭ结构参数优化结果

项目 特性 项目 特性
ｌｐ／ｍｍ ３００ ｗｐ／ｍｍ ３００
ｌｓ／ｍｍ ２００ ｗｓ／ｍｍ ２５０
ｎ＿ｉｎ／匝 ２９ ｎ＿ｏｕｔ／匝 ３６

　　为了简化模型，同时满足对电机一个周期内电

磁性能研究，无铁心ＳＬＳＭ三维有限元模型考虑了６
个初级线圈和２个次级超导线圈，如图１５所示。基

于该三维有限元模型展开无铁心 ＳＬＳＭ的磁链、反

电动势和电磁力特性研究。

图１５　无铁心ＳＬＳＭ三维模型

无铁心ＳＬＳＭ的三相磁链如图１６所示。

图１６　无铁心ＳＬＳＭ三相磁链

图中可以看出三相磁链互差１２０°周期分布，但

同相相邻峰值有细微差异，如６０°和４２０°对应的峰

值分别是１１７８Ｗｂ和１１４６Ｗｂ。然而，６０°对应的

峰值与７８０°对应的峰值相等。因此，在严格的数值

意义上，磁链波动周期为运动周期的２倍。但实质

上，磁链波动周期等于运动周期。分析原因可知：

由于初级线圈的双层分布，虽然经过双层初级线圈

匝数组合的优化，但未能达到双层线圈与次级超导

线圈互感变化曲线完全一致的理想效果，则次级线

圈分别与初级同相的内外层线圈耦合作用存在差异，

导致了磁链波动曲线在相邻周期间存在差异。

图１７展示了无铁心ＳＬＳＭ运行速度为５００ｋｍ／ｈ时
的三相反电动势曲线。图中结果表明，ＳＬＳＭ三相反电

动势互差１２０°周期性分布，波动周期与运动周期相等，

基波幅值为７７６Ｖ，谐波总含量ＴＨＤ为４０６％。波形表

现为平顶的梯形波，三次谐波含量最高，约为基波的

３３８％。由于内外层初级线圈与次级线圈互感曲线的差

异，三相反电动势曲线波峰存在差异。

图１７　无铁心ＳＬＳＭ三相反电动势及其幅频图

图１８给出了无铁心 ＳＬＳＭ的电磁推力波动曲

线。为了更好地反映推力的周期性，图中展示了２５
个周期内的推力波动曲线。

图１８　无铁心ＳＬＳＭ推力及其幅频图

·３５·
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图中结果显示：推力平均值为２５３ｋＮ，推力波

动为３３６％；推力曲线周期性波动，其波动周期约

为运动周期的三分之二。但实质上，推力波动周期

等于运动周期。傅里叶分析表明：６次谐波含量最

高，为直流分量的０７９％，约２０Ｎ。基波至５次谐

波的幅值分别为：１１Ｎ，１２Ｎ，５Ｎ，１１Ｎ和１４Ｎ。
分析原因可知：由于初级内外层线圈与次级线圈互

感的差异，致使推力曲线中的低次谐波含量相对于

６次谐波较大，改变了６次波动推力曲线的波形。

４　结　语

无铁心ＳＬＳＭ的初级和次级均由跑道形线圈组

成，该电机的优化设计主要是对跑道形线圈基本结

构进行优化。本文借助三维有限元模型，研究了跑

道形超导线圈和跑道形初级线圈结构参数对无铁心

ＳＬＳＭ磁场和推力的影响规律，并基于此对初次级跑

道形宽度、直线边长度和双层初级线圈的匝数组合

进行了优化设计。结论如下：

（１）研究范围内，推力随超导励磁磁体宽度单

调增大，推力波动随之单调减小；

（２）ＳＬＳＭ推力在节距为１９０°处取极大值；初级

双层线圈匝数组合优化可以使推力波动最小化，本

文中的最佳组合为内层２９匝、外层３６匝；

（３）双层初级线圈匝数的不完美组合会导致

ＳＬＳＭ电磁力特性相邻周期间产生差异，表现为其波

动周期和幅值的差异。
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纯电动商用车驱动电机温度场分析与冷却结构设计
王苏磊１，梁　冰２，陈楷翼２

（１招商局检测车辆技术研究院有限公司，重庆 ４０００６７；２重庆理工大学 车辆工程学院，重庆 ４０００５４）

摘　要：永磁同步电机体积小，转度快，长期运行易导致温升显著。针对纯电动商用车驱动电机热负荷大、损耗严

重的问题，以８４ｋＷ永磁同步电机为研究对象，展开电机温度场分析与优化研究。首先建立了驱动电机的几何模

型，通过仿真分析与理论计算求解不同工况下的电机损耗；其次设计了机壳螺旋流道、工字流道与轴向流道，构建

电机温度场与流场的耦合求解模型，并结合冷却效率、流量阻力和加工方便性等优选结构方案。最后，基于优选水

道结构方案，采用多目标优化理论对水道结构参数进行优化，并进行有限元仿真计算对比。结果表明，优化后的工

字水道通壳体温度降低了１７９％。

关键词：永磁同步电机；温度场；冷却结构；多目标优化
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０　引　言

永磁同步电机具有体积小、功率密度高、效率

高、转速高等特点［１２］，被广泛应用于新能源汽车

驱动电机。车用永磁同步电机由于高性能要求，在

运转过程中产生的热负载高，而高热负载加剧了电

机的温升。过高的温升会使得绕组绝缘失效［３］，

增加电机短路风险。此外高温会降低永磁体的矫顽

力，容易使永磁体发生退磁，降低电机的性能及效

率。因此，温升作为电机的重要性能指标之一，在

电机设计时必须考虑。避免电机温升过高，需要采

用合理的冷却方式。目前，电机的散热方式主要有

自然冷却、强迫风冷和液冷［４］，液冷具有较高的

冷却效率，因此车用永磁同步电机多采用液冷的

方式。

近年来国内外学者在电机散热方面做了大量的

研究工作。目前电机的散热分析主要为热网络法和
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有限元法两种方法。Ａｒｍｏｒ［５］等人首次采用有限元方

法计算了大型发电机定子铁心的三维温度，极大地

提升了计算效率。Ｔｉｎｄａｌｌ［６］等人使用差分法计算了

发电机各部件的温度分布，将预测值与测量值进行

对比，结果验证了模型的准确性。Ｎａｓｋａｒ［７］等建立

了感应电机转子的三维稳态热模型，可以得到更精

确的温度分布，该模型应用于一台７５ｋＷ的鼠笼式

异步电动机。Ｄｅａｃｏｎｕ［８］等使用有限元法分析了

ＰＭＳＭ作为交流伺服电机运行时的热状态，同时考

虑了两种不同的供电技术，即正弦电和正弦ＰＷＭ逆

变器电源。为了便于全面了解电机在不同供电技术

下的温升情况，同时研究了在相同供电技术下不同

转速的温升情况。ＡＳＭＡＲ［９］等在有限元法的基础上

结合解析法计算了双星永磁同步电机在ＩＧＢＴ短路故

障重新配置电源两种绕组的磁热研究，计算了电机

总损耗和绕组温度。

本文对一台水冷永磁同步电机采用有限元法

进行热分析，首先建立驱动电机几何模型，并通

过仿真模拟和理论计算的方式求解不同工况下的

电机损耗；其次，设计了机壳螺旋流道、工字流

道与周向流道，构建电机温度场和流场的耦合求

解模型，并结合冷却效率、流动阻力和加工便利

性等优选水道结构方案；最后，基于优选水道结

构方案，采用多目标优化理论对水道结构参数进

行优化，并对优化后的冷却水道进行典型工况下

的实验验证。

１　驱动电机几何模型

以额定功率为８４ｋＷ的永磁同步电机为研究对

象，其主要参数如表１所示，图１为驱动电机三维

模型图，其中图１（ａ）是定子，图１（ｂ）是绕组，图１
（ｃ）是转子，图１（ｄ）是永磁体。

表１　某永磁同步电机参数

指标 技术参数

额定功率／ｋＷ

峰值功率／ｋＷ

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ）

最大转速／（ｒ／ｍｉｎ）

额定转矩／Ｎｍ

峰值转矩／Ｎｍ

额定电压／Ｖ

相数

绝缘等级

８４

１４７

２５００

５５００

２７０

４５０

５４０

三相

Ｈ

图１　电机三维模型

２　驱动电机损耗计算

电机损耗可分为铁心损耗、涡流损耗、绕组铜

损耗和机械损耗。其中机械损耗主要是各零部件之

间的相互摩擦而产生的，但机械损耗对整个系统温

度场的影响远远小于其他损耗。因此，我们主要讨

论铁心损耗、涡流损耗、绕组铜损耗对温度场的

影响。

２１　不同工况下铁心损耗有限元分析及计算

当前研究中，常采用 Ｂｅｒｔｏｔｔｉ铁心损耗模型对定

转子的铁心损耗进行分类计算，将其拆分为迟滞、

涡流以及附加损耗。相应的计算公式如式（１）所示。

Ｐｃ＝Ｐｈ＋Ｐｅ＋Ｐａ （１）
式中，Ｐｈ为磁滞损耗、Ｐｅ为涡流损耗、Ｐａ为附加

损耗。

（１）磁滞损耗

迟滞损耗为

Ｐｈ ＝ｆ∫ＨｄＢ＝ＫｈｆＢａｍ （２）

式中，Ｋｈ为磁滞损耗系数；ｆ为磁场变化频率；Ｂｍ
为磁场密度幅值；ａ为损耗系数相关计算参数。其

中，Ｋｈ和ａ是与铁心材料属性相关的参数，可以依

据材料ＢＨ曲线拟合得到。

·６５·
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图２　磁滞回线示意图

　　（２）涡流损耗

电机铁心损耗中的涡流损耗是由于电机中的磁场

发生变化而引起的。其表达式可写成如式（３）所示。

Ｐｃ＝ｋｃｆ
２Ｂ２１ （３）

（３）附加损耗

通常认为其与磁畴有关，是由于磁畴壁不连续

运动产生的巴克豪森跃变产生的损耗。其表达式为

Ｐｅ＝ｋｅ（ｆＢ１）
３
２ （４）

式中，ｋｅ为附加损耗系数。

通过对电机电磁场进行有限元仿真，并对结果进

行后处理，获取不同工况的损耗数据，如表２所示。
表２　电机不同运行情况下的定转子铁心损耗值

工况 转速（ｒ／ｍｉｎ）定子铁心（Ｗ）转子铁心（Ｗ）

额定工况

峰值转速工况

峰值转矩工况

２５００
５５００
２４５０

１０９５１６
２８０５４２
９６４６

８２７
１６４２７
５４６

２２　永磁体涡流损耗

电机内与转子同步旋转的主磁场和不与转子同

步旋转的谐波磁场，都会在定子铁心和永磁体内感

应出涡流，形成涡流损耗。其计算公式为

Ｐｗ ＝∑
ｎ
（∫Ｊｎ

２

２σ
ｄＶ） （５）

式中，Ｊｎ为永磁体涡流密度，单位Ｗ／ｍ３；σ为永磁体

电导率，单位为Ｗ／ｍ３。经有限元仿真计算得电机不

同运行情况下的永磁体涡流损耗值如表３所示。
表３　电机不同运行情况下的永磁体涡流损耗值

工况 转速（ｒ／ｍｉｎ） 永磁体（Ｗ）

额定工况

峰值转速工况

峰值转矩工况

２５００
５５００
２４５０

４５２４
７５６０
３９５

２３　绕组铜损耗

考虑温度波动后的铜耗以下式进行计算：

Ｒ＝Ｒ０ １＋α０（ｔ－ｔ０[ ]） （６）

Ｒａ ＝ρ
２ＬａｖＮ

πａＮｔ
ｄ( )[ ]２

１＋α０（ｔ－ｔ０[ ]） （７）

式中，ｔ为初始时刻，Ｒ为电阻值；ｔ０为初始环境温

度；Ｒ０初始温度电阻值；α０电阻变化系数。ρ为电阻

率；Ｌａｖ为半匝线圈的长度；Ｎ为串联圈数；Ｎｔ为并

联绕制的根数；ａ为并联数量；ｄ为直径。经计算的

不同工况下绕组组铜损耗如４表所示

表４　电机不同运行情况下的绕组铜损耗损耗值

工况 转速（ｒ／ｍｉｎ） 绕组（Ｗ）

额定工况

峰值转速工况

峰值转矩工况

２５００
５５００
２４５０

２８７０３２
１２６２５８
５７４２８

３　电机冷却结构设计与温度场分析

３１　驱动电机冷却结构设计

对于车用驱动电机，常见的传统机壳内冷却水

道形状包括螺旋形、轴向形和圆周形。在传统水道

结构的基础机构上，对水道结构形状进行改进及尺

寸修整，设计了三种水道结构，如图３所示，分别

为螺旋形、工字形、轴向之字形。

图３　水道结构

表５　三种电机冷却水道结构参数

参数 螺旋形 工字形 周向形

进出水口直径（ｍｍ）

肋板厚度（ｍｍ）

水道高度（ｍｍ）

水道宽（ｍｍ）

水道截面周长（ｍｍ）

水道截面积（ｍｍ２）

总换热面积（ｍｍ２）

２６
２０
３５
１５
１００
５２５

５９×１０５

２６
１５
３５
１５
１２０
５２５

５８×１０５

２６
１５
４５
１５
１２０
６７５

５４×１０５

３２　不同冷却水道结构电机温度场分析

图４～１０分别是不同流道结构下电机、壳体、

定子、绕组、转子、永磁体以及轴承温度场分布图。

由仿真结果可知，工字流道对电机的部件冷却效果

最明显。

图４　不同流道结构下电机温度分布云图

·７５·
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图５　壳体温度分布云图

图６　定子温度场分布云图

图７　绕组温度场分布云图

图８　转子温度场分布云图

图９　永磁体温度场分布云图

图１０　转轴温度场分布云图

图１１展示在额定工况下，不同冷却流道结构对

电机各部件最高温度的影响。数据表明，工字型流

道下冷却效果最佳。

图１１　电机各部件最高温度

３３　不同冷却流道流场模拟与分析

图１２～１３以此展示螺旋型、工字型和周向型冷

却水道的压力场和流速长云图。

图１２　水道压力分布图

图１３　水道流速分布图

由仿真结果分析可知，工字型水道使电机达到

最低的最高温度，表现出最优的冷却性能，螺旋型

次之，而周向型冷却效果最弱。在流动阻力损失方

面，工字型最低，周向型居中，螺旋型最高。考虑

到冷却效率、流动阻力和加工便利性，工字型水道

是电机冷却的最佳选择。

４　驱动电机冷却结构优化

通过在较优水道的高度、宽度、工字形宽度与

壳体最高温度和水道动能损失之间构建函数关系，

即代理模型，运用多目标优化遗传算法进行寻优。

４１　优化变量样本点抽取

本文选取冷却流道横截面的高度、宽度以及工

字形宽度为优化变量，对三个变量进行综合优化。

采用最优拉丁超立方抽样方法对优化变量在变量范

围内随机抽样。

图１４　水道结构优化参数

图１５　超拉丁方程抽样后样本点分布

·８５·
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４２　样本点响应值求取

电机所达到的最高温度是评估冷却系统性能的

重要指标；同时，在相同条件下测量的水流通道的

流动损失，可以反映出所需冷却水泵的功率需求。

若设计能够确保较低的最高温度与较低的流动损失，

则表明冷却水道及其流量配置达到了更高的效率，

从而在相应降低水泵能耗的同时，提升了系统的整

体性能。在本文的响应值求取中，为解决响应值求

解时间长，模型建立复杂等问题，将求解电机整体

温度替换为求解电机壳体最高温度［１０］。冷却水道镶

嵌在壳体中，壳体与电机定子直接接触，壳体最高

温度在一定程度上能反映冷却水道性能。

在响应值求取时，建立了包含空气域、冷却水，

电机壳体的求解区域。将额定工况下电机定子热源

乘以系数１４５添加到壳体内表面，以达到定子向电

机壳体导热的效果，其他边界条件与前文相同。

通过最优拉丁超立方采样方法选取样本点后，

利用这些数据进行三维建模、网格分割和仿真模拟，

从而获得样本点及其对应的响应值。其中，电机壳

体的最高温度和压降分别被定义为响应变量ｙ１ｙ２。

４３　目标函数建立及精度的验证

Ｋｒｉｇｉｎｇ模型作为一种基于统计学的代理模型方

法，通过最小化预测误差的方差来提供无偏估计，

尤其适用于对预测精度有较高要求的场合，适用于

处理响应表现出较大不规则性的问题。本文将采用

Ｋｒｉｇｉｎｇ模型进行代理模型的拟合。

前文使用最优拉丁超立方对优化参数进了采样，

并对每一组样本点进行了三维几何模型建立，求取

样本点的响应值。建立优化参数与响应值之间的函

数关系如式８和式９所示：

ｙ１ ＝ｆｙ１（ｘ１，ｘ２，ｘ３）＋ε（ｙ１） （８）
ｙ２ ＝ｆｙ２（ｘ１，ｘ２，ｘ３）＋ε（ｙ２） （９）

式中，ｙ１和ｙ２为响应值实际值；ｆｙｉ（ｘ１，ｘ２，ｘ３）为响

应近似值；ε（ｙｉ）为近似值与实际值之间的随机误

差；ｉ＝１，２。
Ｒ２值用于衡量模型预测值与实际值之间的相关程

度，Ｒ２值越接近１，表明模型预测的准确性越高。Ｒ２

值都大于０９满足使用要求，可以进行多目标寻优。

图１６　模型拟合精度

４４　多目标寻优及数值模拟验证

在冷却水道结构多目标优化中，水道结构参数

数值被自身尺寸所约束，得变量因素与变量因素取

值范围。优化的目标为使得电机温度及压降损失尽

可能低。建立如下数学模型：

Ｍｉｎｉｍｉｚｅ　　Ｔ（ｘｉ）
Ｐ（ｘｉ）

Ｓｕｂｊｅｃｔｔｏ　　 ２６≤ｘｉ≤３５
１２≤ｘｉ≤２０
３５≤ｘｉ≤４５ （１０）

式中，Ｔ（ｘｉ）为电机最高温度；Ｐ（ｘｉ）为水道压降；

ｘ１为水道高度，单位ｍｍ；ｘ２为水道宽度，单位ｍｍ；
ｘ３为工字形宽度，单位ｍｍ；

在设定的参数取值范围内，采用最优超拉丁方

程法对优化参数进行样本点的选取，并对选取的样

本点进行数值模拟分析，从而获得每一组样本点关

于水道流动损失和电机壳体最高温度的响应值，这

些响应值即为优化的目标。得到各组样本点的响应

值后，使用Ｋｒｉｇｉｎｇ模型进行代理模型的拟合，并对

代理模型进行了进度验证。然后使用代理模型和

ＮＳＧＡＩＩ算法对响应值进预测，得到 Ｐａｒｅｔｏ最优解

集。通过有限元仿真软件进行数值模拟分析，验证

优化结果。流程如图１７所示。

图１７　多目标优化流程图

目标函数迭代过程如图１８所示。

·９５·
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图１８　目标函数迭代过程

　　电机的最高温度及水道流动损失的程度，在很

大程度上是由其冷却系统设计决定的。这两个优化

目标之间存在着固有的冲突关系。在水道结构优化

的背景下，Ｐａｒｅｔｏ最优解集代表了一系列优化解决

方案，其中每一个方案在降低电机壳体温度的同时，

确保不会加剧水道流动损失。图形上，在这个前沿

上的任何一个点，改进一个目标时都会以牺牲另一

目标为前提。Ｐａｒｅｔｏ最优解如图１９所示。

图１９　Ｐａｒｅｔｏ最优解集

由图１９可知，在Ｐａｒｅｔｏ最优解集中，解集Ａ区

域的电机水道流动损失最小，而电机壳体的最高温

度最大。Ｂ区域和Ｃ区域之间构成Ｐａｒｅｔｏ最优解集。

根据多目标优化结果，根据温度较低且能耗尽可能

小的原则，得到 ｘ１＝２９４ｍｍ，ｘ２＝１６９ｍｍ，ｘ３＝
４４３ｍｍ，响应值为Ｔ＝６１９９℃，Ｐ＝１１８６２９Ｐａ。

５　额定工况下冷却结构验证

根据前文计算结果结合基本假设，建立带有优

化方案的电机温度场全域求解模型，对模型各部件

添加材料物理属性，添加边界条件。模型中将铁心、

永磁体和绕组的损耗以热源形式应用于相应电机部

分。设置初始条件为入水口流量１６Ｌ／ｍｉｎ和环境温

度４０℃，并在８４ｋＷ、２５００ｒ／ｍｉｎ的额定条件下进

行仿真，得到电机稳态温度分布，如图２０所示。

图２０展现了整个电机的温度分布，其中绕组的

最高温度达到１２３２４４℃。图２１描绘了各部件，包

括壳体、定子、绕组、永磁体及转轴的轴向温度场

分布。图２１（ｃ）绕组端部的散热形式主要为对流换

热，绕组中部受定子影响，散热条件与端部相比较

好，故绕组端部温度与中部相差较大。

图２０　额定工况下电机温度分布云图

图２１　额定工况下电机各部件温度分布云图

６　结　语

本文以水冷式永磁同步电机为研究对象，展开

电机损耗与温度场的研究，得出以下结论。

（１）自然散热下，电机最高温度出现在电机绕

组端部，定子温度分布为靠近外层温度较低，靠近

气隙处的定子铁心齿部温度最高，永磁体最高温度

出现在中部，电机转子铁心其温度为在径向外圈温

度最高，内圈温度较低，转子铁心在中部温度最高。

（２）绕组端部是电机的最高温区域，螺旋水道

冷却条件下电机绕组最高温度１３０２５１℃、工字型

流道冷却条件下绕组最高温度１２８６６３℃、周向流

道绕组最高温度 １３４２７１℃。工字型流道冷却下，

电机转子、永磁体、转轴温度相较于螺旋流道和周

向流道分别低了１３１４℃和１８２℃。

·０６·
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（３）耦合 ＮＳＧＡⅡ遗传算法和 Ｋｒｉｇｉｎｇ模型对工

字形水道结构参数进行了寻优。通过建立有限元求

解模型对比优化预测值发现，电机壳体最高温度和

冷却液流动损失误差为０１１４℃和２９Ｐａ，误差仅

为０１８％和０２５％，说明优化结果可靠。
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多个维度的故障特征相结合作为特征向量矩阵输入

到模型中进行诊断，实验结果表明，采用孔雀优化

算法对支持向量机进行寻优具有更高的准确率，可

以有效识别轴承故障状态。
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混合动力汽车驱动策略与能量回收的发展综述
崔建锋，安永峰

（郑州航空工业管理学院，郑州 ４５１２００）

摘　要：混合动力汽车可以通过协调不同的动力来源和回收制动能量来满足电力需求，从而优化能源使用效率和汽

车行驶性能。首先对串联式、并联式和混联式这三种混合动力汽车动力系统结构进行了深入分析，接着讨论了能量

管理策略，最后研究了制动能量回收和能量计算，以及制动回收能量结构与流程和影响能量回收的因素。希望为后

续从事相关工作的研究者做出参考贡献。
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０　引　言

由于近年来现代工业的快速发展，世界范围内

燃油汽车的保有量迅速增加，由此引发了一连串的

环境污染和能源危机问题［１］。世界各国都在致力于

推进和制造电动汽车和混合动力汽车。电动汽车受

限于电池的功率密度、电池制造和环境温度等，导

致纯电动汽车续航总里程不足。使得混合动力汽车

成为主要汽车制造商研究的重点。它被视为在转型

过程中解决当前环境问题的切实可行的办法［２］。混

合动力电动汽车结合了内燃机和电动机的双重动力

系统，通过智能能源管理策略（ＥＭＳ）的协调，实现

了燃油效率的提升和排放量的减少。此外，电动机

的扭矩辅助功能，为驾驶者带来了更加平稳的驾驶

体验。混合动力汽车的灵活性在于其能够根据需要，

灵活的切换使用汽油或电力作为动力来源。混合动

力系统的设计不仅提高了向车轮提供动力的能力，

增加了控制的自由度，而且也为在满足动力需求的

同时减小发动机排量提供了可能。为了充分发挥混

合动力汽车的优势，建立一个有效的能源管理战略

至关重要。通过这一战略，可以优化燃油效率，减

少排放，并最大限度地利用再生制动能量，从而在

汽车产业的转型过程中，以及解决当前环境问题提

供了一种切实可行的解决方案［３］。

１　混合动力系统结构形式的分类

混合动力系统结构根据电动机、发动机和动力

电池之间不同的连接方式、布局和组合模式，可划
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分为串联式、并联式以及混联式三种类型［４］。

１１　串联式混合动力系统

串联式混合动力汽车采用的结构如图 １所示。

这种车辆使用电耦合驱动方式，内燃机与传动轴不

直接相连，而是由电动机提供车轮所需的动力［５］。

该系统的动力辅助装置与电动机之间不存在机械连

接。不直接参与驱动车辆前进，仅仅只是用来发电

给蓄电池充电，整车由电动机提供动力来源驱动前

行。在传统的内燃机汽车中，内燃机必须持续运转

以满足车轮的动力需求。在许多的驾驶条件下，内

燃机的运行效率较低。特别是在城市行驶时，汽车

通常以低速行驶，需要频繁启动和怠速运行，导致

燃油消耗大幅增加。然而，在串联式混合动力汽车

中，内燃机可以保持在高效率区域运行，以提高燃

油经济性［６］。因此，该系列混合动力汽车在城市工

况下具有良好的节能减排性能。但在高速公路工况

下，需要启动发动机提供动力，由于二次能量传递

的损失，串联混合动力汽车的油耗高于其他类型的

车辆［７］。在混合动力车辆的研究中，发动机管理系

统（ＥＭＳ）一直是研究人员关注的热点［８］。近年来，

从事相关工作者对串联混合动力汽车的最优控制策

略进行了大量研究。

图１　串联式混合动力系统结构图

１２　并联式混合动力系统

并联式混合动力汽车如图２所示，在并联式系

统中，发动机和电动机均通过机械装置与车辆的驱

动系统直接相连，这种布局使得发动机和电动机可

以单独或者共同为车辆输送动力。该设计的优势在

于能够根据驾驶条件和需求的变化，灵活地调整两

种动力源的功率，以实现最佳的燃油效率和动力输

出［９］。正因为如此，相较于串联式混合动力系统，

它在燃油经济性方面展现出了更卓越的性能。与串

联动力系统相比，电池和电动机的尺寸更小。这种

系统不需要发电机，只需部分发动机功率通过多功

率转换。因此，整体效率高于串联结构，适合用于

高速公路行驶工况［１０］。然而，由于发动机的工作点

受制于汽车的行驶状态，这使得它在应对频繁变化

的行驶条件时可能不如电动机那样适应性强［１１］。而

且并联结构是机械耦合的，其控制比串联结构更为

复杂。系统通常会配备先进的控制策略，通过智能

地调整发动机的工作点来适应不同的行驶条件，从

而优化整个混合动力系统的性能［１２］。

图２　并联式混合动力系统结构图

１３　混联式混合动力系统

混联式混合动力汽车的架构中如图３所示，源

自发动机的动力输出被划分为两个用途：一部分能

量通过发电机的作用转化为电能，而剩余部分则直

接贡献于车辆的驱动力。所产生的电能既可以直接

输送至电动机，以此为汽车提供推进力，也可以输

送至动力电池中进行充电，以备不时之需。虽然整

体质量大于其他两个类型，所以它需要消耗更多的

能量。但其适应性优于其他两种结构。它结合了串

联和并联两种结构的优点，由于串联混合动力汽车

在低速工况下效率更高。则在低速工况下使用串联

动力总成运行。并联混合动力汽车在高速公路行驶

循环中效率更高。则在高速工况下使用并联系统运

行。由于混合动力汽车其独特的优势，一直是研究

者的研究热点。文献［１４］针对功率分路插电式混合

动力汽车提出了一种混合能量管理控制策略，在

ＳＯＣ达到阈值前采取充电耗尽策略，然后采用 Ｑ
ｌｅａｒｎｉｎｇ算法。所采用的策略比传统的电量保持策略

具有更好的节油性能。近年来，随着强化学习（ＲＬ）
算法的持续改进，其在混合动力汽车能量管理领域

取得了显著的进展。Ｑ学习是传统强化学习算法中

备受研究人员青睐的方法之一［１５］。

图３　混联式混合动力系统结构图
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２　能量驱动管理策略

规则能源管理控制策略，亦称为逻辑阈值控制

策略，是基于经验式或启发式创建确定性设计规则

的架构［１６］。该策略的主要思想是通过定义一组车辆

动力总成的运行规则来确定系统的运行状态［１７］。为

预先确定的汽车行驶循环提供人类专门技术。这些

规则通常使用查找表来实现或使用 ｉｆｔｈｅｎ规则表达

式实现。规则能源管理策略主要分为基于确定性规

则管理策略和基于模糊逻辑控制管理策略［１８］。

２１　基于确定性规则管理策略

该策略是以发动机与电动机效率关系为基础，

通过预先定义一系列的逻辑规则，实现对发动机与

电动机的功率分配，并综合考虑了电机、发动机与

蓄电池电荷（ＳＯＣ）的效率［１９］。该策略具有结构简

单、计算量小、易于在线实现等优点。因而在汽车

控制器中得到了广泛的应用。这些规则一般是针对

具体行驶循环而设计的。然而不同的交通路况条件

使其不太适应不同的驾驶周期［２０］。文献［２１］展示了

一种网络物理能量优化管理系统基于确定性规则的

能量管理策略根据电池的充电状态和车辆所需的功

率为发动机和电动机分配功率任务。文献［２２］提出

了一种基于规则的并联混合动力电动汽车 ＥＭＳ。因

为不存在设计逻辑规则的独特方法。所以常规的基

于规则的电源管理策略并不适用于实际的行驶工

况［２３］。在大多数情况下，这取决于工程师的经验和

驾驶周期。

２２　基于模糊逻辑控制管理策略

基于模糊逻辑控制策略擅长处理复杂的决策和

模型的不确定性。基于模糊逻辑控制策略的基本思

想是利用有关问题的现有知识或专业知识来构建，

许多模糊规则来模仿人类的思维和推理，最终表示

为ｉｆｔｈｅｎ规则的集合［２４］。此外，基于规则库构建推

理机制以得出结论。这些结论必须经过去模糊化过

程，才能为系统生成控制输入。基于模糊规则的控

制目前有多种形式，包括常自适应模糊控制策略、

预测模糊控制策略和规模糊控制策略［２５］。传统的模

糊控制常被用于提高模糊效率，从而使发动机高效

运行。这种方法由电动机辅助，这迫使内燃机始终

在高效区域工作，同时保持在电池 ＳＯＣ内。模糊逻

辑方法的主要优点是（１）对组件变化和不精确测量

的容忍性和鲁棒性。（２）灵活性和适应性，因为模

糊逻辑规则可以简单的构建。然而，模糊逻辑控制

策略在不同驾驶情况下仍不能成为有效控制或最优

控制，因为它仍然取决于规则和经验。模糊逻辑方

法的另一个缺点是去模糊化过程需要大量的时间和

内存［２６］。文献［２７］中，对并联结构的混合动力汽车

创建了模糊控制器。在模糊控制器中建立了一套原

则，有效地确定了两个动力装置（即电动机和内燃

机）之间的划分，这涉及到驾驶指令，储能系统的

ＳＯＣ和电机速度。

３　制动时的受力分析及能量计算

图４　汽车制动过程受力分析

３１　制动时的受力分析

当车辆发生制动时，根据汽车理论和动力学理

论得［２８］：

∑Ｆ＝Ｆｆ＋Ｆｗ＋Ｆｉ＋Ｆｊ （１）

式中，∑Ｆ表示由汽车行驶所产生的动力；Ｆｆ表示

滚动阻力；Ｆｗ表示空气阻力；Ｆｉ表示坡道阻力；Ｆｊ表
示加速度阻力。

车辆电动机的转矩，传至驱动轮上，则驱动轮

上的转矩为Ｔｔ。地面对驱动轮的反作用力Ｆ０为驱动

车辆的外力，此外力称为车辆的驱动力。

∑Ｆ＝Ｔｔｒ （２）

式中，Ｔｔ表示驱动扭矩；ｒ表示车轮半径。

驱动轮上的转矩驱Ｔｔ是由电动机产生的。

Ｔｔ＝Ｔｔｑｉｇｉ０ηＴ （３）
式中，Ｔｔｑ表示发动机转矩；ｉｇ表示变速器的传动比；

ｉ０表示主减速器的传动比；ηＴ表示传动系的机械效

率。由式（２）和式（３）可得：

∑Ｆ＝Ｔｔｑｉｇｉ０ηＴｒ （４）

在车辆制动过程中，车轮与地面之间的接触点

会受到挤压作用，导致车轮发生形变，进而与地面

产生摩擦，称为滚动阻力，其方向总是与车辆的行

驶方向相反。滚动阻力的大小取决于多个因素，包

括车轮的载荷、路面的性质以及车轮自身的特性等。

其公式可以表示为

Ｆｆ＝ｆＧｃｏｓα （５）
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式中，ｆ表示摩擦系数；Ｇ表示作用于车辆上的重

力；α表示坡道角。

在车辆行驶过程中，车辆与空气产出摩擦，空

气阻碍车辆前进，其产生的阻力称为空气阻力。乘

用车的空气阻力系数约在０２０～０４５。车辆的迎风

面积Ａ以及车辆行驶速度 ｖｒ的平方成正比。其公式

可以表示为

Ｆｗ ＝
１
２ＣＤρＡｖ

２
ｒ （６）

式中，ＣＤ表示空气阻力系数；ρ表示空气密度，约

１２２５８ｋｇ／ｍ３；Ａ表示车辆迎风面积；ｖｒ表示车速。

在无风条件下，车辆的实际速度ｖａ ＝ｖｒ，则空

气阻力为

Ｆｗ ＝
ＣＤＡｖ

２
ａ

２１１５ （７）

坡道阻力主要是车辆自重对斜坡上的分力所造

成的阻力，特别要指出的是，下坡时的阻力是负的，

也就是作为驱动力的功能。其公式可以表示为

Ｆｉ＝Ｇｓｉｎα （８）
加速度阻力速度、时间的变化而变化：

Ｆｊ＝δｍ
ｄｖ
ｄｔ （９）

式中，δ表示车辆旋转质量换算系数；ｍ表示车辆

质量。

经以上分析，将以上各表达式进行整合，可以

得出制动过程的力学方程式为

Ｔｔｑｉｇｉ０ηＴ
ｒ ＝ｆＧｃｏｓα＋

ＣＤＡｖ
２
ａ

２１１５＋Ｇｓｉｎα＋δｍ
ｄｖ
ｄｔ
（１０）

３２　制动时的能量计算

在汽车制动过程中，能量的消耗与转换遵循特

定的规律，主要分为两个方面：首先，当汽车进行

制动操作时，车轮与制动器之间的摩擦作用是不可

避免的［２９］。这种摩擦作用会使得部分动能转化成热

能，进而在制动过程中散失到环境中。因为在这一

过程中，能量并没有被有效地利用或回收，而是以

热的形式释放到了周围空间。其次，汽车在制动过

程中，动能的另一部分可以通过车辆的机械传动系

统传递给电动机。在此过程中，电动机扮演着发电

机的功能，负责将输入的机械能高效地转化为电能。

这一过程产生的电能随后会被汽车配备的蓄电池所

收集并保存，以便在之后需要时使用。此过程通常

被称作再生制动，也称为能量回收制动，是一种提

高能源利用效率、减少能量损失的有效方式［３０］。

在汽车进行制动操作时，所需要消耗的制动能

量与车辆的重量和行驶速率有着直接的关联。更准

确地说，若车辆的质量为 ｍ，那么在制动过程中涉

及的动能释放量ＥＰ可以通过计算制动力与车辆停止

所经过的距离的积分得出［３１］。

∫Ｆｄｓ＝１２ｍｖ２ （１１）

超级电容的能量公式为

Ｅ１ ＝
１
２Ｃ（Ｕ

２
１－Ｕ

２
２） （１２）

式中，Ｅ１为存储电量；Ｃ为电容容量；Ｕ为工作电压。

电池能量公式为

Ｅ２ ＝∫ＵＩｄｔ （１３）

式中，Ｕ为电压；Ｉ为驱动电流。

超级电容器和蓄电池储存的能量就是制动所回

收的能量。

根据能量守恒定则可得：

ΔＥ１＋Ｅ２ ＝Ｅｐ－Ｅｉ－Ｅｊ （１４）
式中，Ｅｉ为机械损失能量；Ｅｊ为摩擦损失能量。

代入式（１４）后，可以计算出制动能量回收的效

率为

η＝
ΔＥ１＋ΔＥ２
Ｅｐ

＝

１
２Ｃ（Ｕ

２
１－Ｕ

２
２）＋∫ＵＩｄｔ

１
２ｍｖ

２
（１５）

能量回收的理论最大值由制动能量计算得出，

但实际回收量受限。制动时，车辆需克服空气和滚

动阻力，减少了可回收的能量。摩擦导致能量转化

为热能散失。能量转换和存储系统效率不一，传动

摩擦、电机和逆变器效率、蓄电池充放电效率均影

响回收效率［３２］。电机工作范围也限制能量回收，需

优化以适应不同制动场景提高效率。

４　制动能量回收研究

混合动力汽车制动能量回收是一种提高能源利

用效率的技术，其核心思想是将车辆制动时损耗的

能量进行有效回收。电动机负责将车辆的机械能高

效转换为电能［３３］。随后，这部分电能可以被输送回

储能系统，用于充电，或者在车辆行驶时，直接用

于增强车辆的推进力，从而提升整体的行驶效能。

在混合动力汽车的能量管理策略应用中，制动能量

回收对提高汽车燃油经济性起着至关重要的作用。

在混合动力汽车中，机械制动系统通常与制动

能量回收系统相结合，共同工作以实现车辆的减速

和制动。当驾驶员踩下制动踏板时，系统首先通过

再生制动来减速，即利用电机的负扭矩来消耗车辆

的动能，这一过程中产生的能量被转化为电能并储

存在电池中。当再生制动系统所提供的力量不足以
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满足车辆制动的需求时，机械制动系统将会启动并

介入，以确保车辆能够安全、有效地减速至所需的

速度或完全停止。

混合动力汽车的制动力能源利用控制系统，主

要有二种：迭加式再生制动系统（ＲＢＳ）和协作式再

生制动系统（ＣＲＢＳ）［３４］。ＲＢＳ控制系统中，制动踏

板和制动机构是接耦的，电子制动是叠加到机械制

动上进行制动，所以动能回收率较小。在 ＣＲＢＳ控

制系统中，电子制动踏板由液压机构解耦，控制器

利用行程感应器对司机的电子制动需求做出预测，

并设计需要的电子制动能，主要是通过电动机提供

负转矩，对液压制动提供补充，以此增加电子制动

的能量占比，从而提高动力回收［３５］。

滑行能量回收也是混合动力汽车制动能量回收

的一个重要方面。能量回收系统在滑行阶段的运作

模式可以区分为两个主要类别：第一类是在滑行过

程中，无法通过调整油门的大小来改变减速的幅度；

而第二类则允许驾驶者通过改变油门的开合程度来

主动调节减速的力度。后者允许驾驶员通过调整油

门踏板的位置来控制能量回收的强度，这种设计在

现代混合动力汽车中更为常见。

４１　制动能量回收

制动能量回收的工作原理是在驾驶员施加制动

操作时，将减速过程中原本会耗散的动能回收并转

化为电能。随后，这一部分新产生的电能将被车辆

的能量管理系统所控制，以便于存储和后续的再次

使用，从而提高能源的利用效率［３６］。在图４中显示

了制动能量回收的控制策略。该制动能量回收装置

是通过对驾驶员的制动要求，对前主动轮的电动机

制动力以及摩擦制动力进行计算。

图５　ＨＥＶ能量回收制动控制

此外，还需要对分配到前后轮上的制动力的大

小进行计算，确定前后车轮之间制动力的比率，以

及电机制动力与摩擦制动力之间的比率，以保证车

辆的方向稳定性［３７］。以此比率为依据，以司机的制

动需要及电动机所能发出实际制动力矩为依据，最

大限度地回收动力能。制动控制器向制动系统发出

前后车轮气缸压力信号，而制动控制器则计算出的

制动力矩并传送到电机控制器。但电机所能发出的

制动力矩则是目前电机速度的一个函数［３８］。当电动

机的实际制动扭矩反馈制动力矩已达最大时，但仍

然无法满足所要求的制动要求。那么，这个车轮就

需要提供更大的刹车制动力。文献［３９］在此基础上，

提出了一种基于电动机扭矩特征的汽车制动器控制

系统。文献［４０］通过运用 ＡＶＬＣｒｕｉｓｅ车辆模拟软

件，并研究针对实际的城市、郊区及高速公路行驶

数据，对不同驾驶环境下的制动能量回收效率进行

了深入分析。分析结果显示，在城市驾驶场景中，

电动汽车在制动过程中能够回收的能量达到最高水

平。具体而言，在城市道路行驶时，通过制动回收

的能量可达到整个行程所需能量的２０％。此外，研

究还发现，驾驶环境对能量回收效率具有显著影响，

这一效率与车辆所行驶的道路类型密切相关。文献

［４１］研究针对驾驶条件及操作习惯对制动能量回收

效率的影响，提出了融合两者的新方法。通过实验

平台采集数据，定义并确定了工况因子 α和驾驶习

惯因子β的范围。利用 ＬＶＱ神经网络，建立了识别

模型，并制定了相应 ＢＥＲ策略。仿真验证显示，该

策略在耦合工况和驾驶习惯影响下，提升了能量回

收效率，改善了车辆经济性。文献［４２］研究了基于

制动力调制的再生制动优化，并具体应用于汽车改

装成全路ＴＴＲ（穿过道路）混合动力汽车的情况，并

提出了一种最优调制策略。在最佳条件下，在每个

速度下选择最佳减速度和适当的调制，并根据实际

情况估计抓地力系数，回收可以达到车辆能量的

４０％左右。

４２　制影响再生制动的因素

再生制动的影响有多个关键因素，这些因素有

电机、储能系统、整车参数、行驶工况、行驶工况、

控制策略等，对这些因素进行优化，以增强再生制

动的性能［４３］。

（１）电机性能提升：电机是再生制动系统的核

心，其性能的优劣直接关系到能量回收的效率。通

过改进电机设计，比如提升其转矩特性、优化磁场

布局以及减少内部损耗，可以有效地增强再生制动

过程中的能量转换效率。

（２）整车参数调整：车辆的整体设计参数，如

车重、空气动力学特性、轮胎滚动阻力等，都会对

再生制动产生显著影响。通过减轻车辆重量、改善

车辆的空气动力学性能、选择低阻力轮胎等措施，

可以降低行驶过程中的能量损耗，提高再生制动过

程中的能量再利用效率。
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（３）储能系统优化：储能系统的选择和配置对

再生制动效率同样重要。采用具有更高能量密度和

功率密度的电池，以及具备高效充放电能力的储能

设备，可以更有效地存储回收的电能，减少能量转

换过程中的损耗。

（４）控制策略改进：再生制动控制策略对于实

现高效能量回收至关重要。利用先进的控制技术，

例如：自适应控制、智能算法等，可以实现对再生

制动力度的精确控制，确保在各种不同的行驶条件

下都能达到最佳的能量回收效果。

（５）适应性行驶工况分析：车辆在不同的行驶

条件下，再生制动的效率也会有所不同。通过对车

辆行驶数据的实时监测和分析，结合智能预测技术，

可以动态调整再生制动的策略，使其更好地适应当

前的行驶环境，从而最大化能量回收［４４］。

通过上述针对性的优化措施，可以有效地提升

再生制动系统的效率，实现更高的能量回收率，进

而改进提升车辆的能源利用效率及其整体性能水平。

５　结　论

混合动力汽车因其出色的燃油效率和灵活的控

制策略，以推动该领域的发展。随着新技术的持续

进步，能量管理策略和制动能量回收系统正逐步走

向成熟。这种系统通过优化能量回收与常规制动的

结合，不仅确保了车辆行驶的安全性，还显著提升

了汽车的续航能力，有效地促进了能源的节约与环

境的保护。
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摘　要：针对伺服电机一体化法兰止口尺寸在装配过程中存在的应力和变形问题，通常根据经验公式进行粗略计

算，或者采用制造样机来实测，这样在精度控制和成本控制上都不是最优选择。因此如何在设计之初预测在装配过

程中的装配应力，计算装配变形，进而简化加工流程，降低制造风险，越来越被大家所关注。本文采用有限元法，

通过对装配过程中产生变形的因素进行分析计算，预判法兰止口的变形量，进而在零件阶段预留变形余量，减化工

艺流程。该计算方法对类似过盈配合类的问题具有一定的参考意义。

关键词：有限元；法兰止口；过盈配合；变形
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０　引　言

在伺服电机的结构设计中，为了满足越来越高

紧凑性的要求，减少零件数量，很多时候会将电机

机壳和法兰进行一体化设计。一体化法兰机壳具有

电机结构更加紧凑、制造工序更简化等优点。但

是，一体化法兰需要经历电机制造的全过程，而在

某些制造工序中可能产生较大应力和变形。如果在

设计之初可以预测这些应力和变形，对后续制定应

对措施，例如二次加工或预留裕量，都有重要

意义。

在常规非一体化的设计中，通常将电机机壳和

前法兰做成两部分，两部分之间采用止口加紧固件

进行连接配合。该方案的优点是机壳在装配过程中

产生的变形不会传递给法兰止口，缺点是增加了一

个零部件，使得装配变得复杂，同时也增加了制造

和工艺成本。

常规分离设计中的圆环形定子铁心和机壳简化

成两个圆柱体，采用理论公式进行计算应力和变

形［１］。但是对于像伺服电机机壳，其形状较为复杂，

一是电机机壳不再是传统的圆环形机壳，而是带散

热筋的方形结构；二是机壳前端面与法兰盘集成在

一起，其前端的刚度变得很复杂。因此，不能简单
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等效为圆环进行过盈量和变形的计算。

随着有限元分析理论和计算机技术的发展，采

用有限元分析软件对电机结构件进行强度和刚度的

分析，逐渐成为一种可行的方式。王国龙等利用有

限元软件，对电机的前凸缘法兰结构强度进行了分

析，并进行了试验验证［２３］；李国洪等利用有限元软

件，对电机不同部件之间的过盈配合进行了深入研

究，并取得了较好的试验验证数据［４７］。

本文基于上述问题，借助成熟的复杂结构有限

元的分析方法［８１０］，分析了在最小允许过盈量的前

提下，不同结构形状对前法兰止口尺寸变形的影响，

并进行了测试验证。该研究结果对于法兰机壳一体

结构的伺服电机的止口变形量预估，具有一定的理

论价值和实践意义。

１　一体化法兰机壳的设计

在紧凑型伺服电机结构设计中，通常将电机前法

兰（前端盖）与定子机壳设计成一个整体。电机前法兰

预留安装定位止口，用于保证伺服电机与驱动部件之

间的同轴度。本文以伺服电机一体化法兰机壳为研究

对象，分析定子铁心与机壳之间的过盈配合以及结合

处局部的刚度，对前法兰止口尺寸的影响。

图１　一体化法兰机壳与铁心

在本分析中，电机框号为□１９０，前法兰止口要

求尺寸为φ１８０ｊ７（－００１８～＋００２２）ｍｍ，公差带宽

度为００４ｍｍ。

２　初始过盈量计算

２１　传递扭矩所需过盈量计算

电机定子铁心与机壳之间需要传递电机的扭矩，

因此电机的最小结合过盈量应该能够满足最大峰值扭

矩传递的需求。传递峰值扭矩所需的反作用力矩Ｔ为

Ｔ＝９５５０·Ｐ／ｎ （１）
式中，Ｔ为需要传递的扭矩（Ｎｍ）；Ｐ为需要传递的

功率（ｋＷ）；ｎ为转速（ｒ／ｍｉｎ）。
结合ＧＢ／Ｔ５３７１—２００４《极限与配合 过盈配合的

计算和选用》，可以计算得知，需要传递扭矩的最小

过盈量为００５ｍｍ。

２２　不同材料线胀系数引起膨胀量变化

电机按照Ｆ级绝缘等进行设计，电机的最高温

度不超过１５５℃，而机壳的最高温度不超过１４５℃。
如果以２５℃为基础温度，电机在工作时冷态和热态

时的温差为１２０Ｋ。
根据材料线膨胀系数计算：

ΔＬ＝α·Δｔ·Ｌ０ （２）
式中，ΔＬ为尺寸随温度变化量；α为材料的线膨胀

系数；Δｔ为温度变化量；Ｌ０为初始长度尺寸。

本电机定子铁心外径为１８０ｍｍ，根据铁心和铝

壳的线膨胀系数可以计算得知，在１２０Ｋ温升情况

下，铁 心 膨 胀 量 为 ０２３８ｍｍ，铝 壳 膨 胀 量 为

０４５４ｍｍ。因为线胀系数之差导致膨胀量差值为

０２２ｍｍ。也就是说，在常温２５℃时，定子铁心和

定子机壳之间过盈量为０２２ｍｍ以上时，在最高运

行温度下，定子机壳和铁心才不会脱开。

２３　最终过盈量选取和材料参数

综合传递扭矩所需的过盈量，以及不同材料线

胀系数不同的热胀冷缩所需的过盈量，最终确定定

子机壳和铁心之间的最小过盈量为０３ｍｍ。
本文中所选用的主要材料的性能参数详见表１。

表１　主要材料参数

部件名称 材料 弹性模量Ｅ／（ＭＰａ） 泊松比υ 密度ρ／（ｋｇ·ｍ－３） 线胀系数 α／（／Ｋ）
法兰机壳 铝合金 ６７０００ ０２７ ２７００ ２１ｅ－６
定子铁心 硅钢片 １９６０００ ０３ ７７００ １１ｅ－６

３　法兰止口变形有限元分析

本文采用有限元方法，对定子机壳和铁心过盈

装配之后的应力状态，特别是止口尺寸的变形情况

进行有限元分析。在分析过程中监控各个部件的应

力水平均在屈服应力之下，因此本文按照小变形进

行分析，并基于以下基本假设：

（１）各部件材料工况均在弹性范围内，满足小

变形分析条件。

（２）电机铁心主要受径向应力，径向刚度和弹

性模量按照叠压系数折算等效为碳钢弹性模量；忽

略硅钢片内部的轴向力，因此忽略轴向不同弹性模

·９６·
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量的影响，简化为各向同性材料。

（３）计算温度影响过盈量数值时，忽略定子铁

心与机壳之间温差的影响。

３１　模型参数

本文分析的模型如图１所示，定子铁心和定子

机壳之间采用过盈配合，直径方向过盈量为 ０３
ｍｍ。计算热套完毕，组件回到常温后的定子机壳的

变形，特别是止口尺寸的径向变形量。

３２　建立模型并有限元分析

建立定子机壳和定子铁心模型，主要施加边界

条件如下：

取四分之一模型作为研究对象，对切面施加对

称约束；

对定子铁心和机壳之间设置单边 ０１５ｍｍ过

盈量。

模型和初始边界条件如图２所示。

图２　机壳铁心部件边界条件

３３　机壳和铁心变形有限元分析

在热套之后，机壳及铁心回到常温下之后，其

中间两部件结合处变形最大，机壳中间呈现整体外

凸现象，最大径向变形为０１３ｍｍ，距离中心部分越

远，向外膨胀量越小，在前安装端面呈现内缩趋势。

其变形分布分布见图３。

图３　热套后整体径向变形分布

其中，法兰止口处的径向变形与初始状态对比

见图４。

图４　止口处径向变形对比

在热套之后，除了止口处存在径向收缩之外，

其法兰端面也有一定的轴向变形。在前端面矩形面，

水平和竖直位置轴向变形不明显，在矩形面对角安

装螺孔处，其轴向变形由内到外呈现辐射性放大的

趋势，轴向变形量与初始状态对比详见图５．

图５　定子机壳沿轴向变形

３４　变形结果分析

由上述计算可知，在热套之后，前法兰止口的

径向变形为００１５～００２３ｍｍ，其直径方向变形量

为００３～００４６ｍｍ。其最大变形已经超过七级公差

带的宽度００４ｍｍ。即使所有尺寸在零件时加工在

公差值上限，其最终也会因为热套变形而超差。

同时由于机壳为非正圆形结构，内部铁心沿圆

周方向不同位置的刚度也不尽相同，因此前法兰止

口在不同方向变形也不一致。最终该法兰因为变形

而引起圆度的变化为 ００１６ｍｍ，接近五级公差带

宽度。

由于热套部位变形的延伸，其安装法兰面也在

其影响范围内，法兰端面最大轴向位移为００５ｍｍ，
在对端面跳动有很高要求场合需要格外留心。

为了减小法兰变形，可以采用增加前法兰端面

刚度，以及在热套部位与前端面之间增加应力释放

槽等措施。本案例同时也分析了一个在前端面增加

八根支撑筋，并且开设一个３×３应力释放槽。其最

终变形结果如图６和图７所示。

·０７·



　１０期 谢　峰等：基于有限元的电机法兰止口变形研究

图６　增加刚度后径向变形分布

图７　止口处径向变形

　　由上述分析结果可以看出，增加前端面刚度和

降低机壳局部刚度后，其最大变形有一定的减小，

但是总体效果不明显。

由上述分析可知：

（１）由于热套过盈量的存在，整个机壳不同部

位都存在一定的变形，不同部位变形大小不一样。

（２）随着前法兰板局部刚度的增加，和机壳局

部刚度下降后，其远端变形会有一定的改善。

４　试验验证

对于一体化法兰机壳在套装铁心前后，进行了

数据测试对比，从２０套统计数据看，前止口收缩中

位数为００５５ｍｍ，和有限元计算值接近。

图８　三坐标测法兰止口

　　同时针对前部端面增加筋板和开槽方案，也加

工了１０套进行验证，其止口收缩量有所改善，但是

改善不明显。

５　结　语

（１）本文通过有限元方法，分析了一体化机壳

法兰在过盈状态下，其法兰止口和端面在过盈影响

下的变形分布。

（２）由有限元分析可知，在一定的过盈配合下，

对法兰止口尺寸的影响是客观存在的，除了影响到

止口尺寸外，还影响止口圆度和法兰面端部跳动值，

因此需要在设计时提前分析，并采用相应的应对

措施。

（３）本文主要考虑回归常温后定子铁心和机壳

过盈配合对止口尺寸的影响，未考虑温度升高后过

盈量变小的情形。同时也没有考虑总装之后，其它

装配过程对法兰止口尺寸可能存在的影响。其它部

件例如波簧之类的对止口尺寸的影响，可以后续

分析。
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铸铝转子端环气孔的改善及优化
杨永涛，黄英杰

（信质集团股份有限公司，浙江 台州 ３１８０００）

摘　要：三相异步电机被广泛运用于新能源汽车行业，但铸铝转子端环处的气孔造成了电机的噪声增加、强度降

低、电导率降低，影响了电机的效率。为了有效减少铸铝转子端环气孔的产生，采用控制变量法及正交分析法对现

有的压铸工艺参数进行了工艺优化，并提出了一种消除端环气孔的自动挤压装置。结果表明：当锤头路径相同时，

压力铸铝过程中，压力的影响最大，高速时的速度影响次之，低速的速度影响最小，且工艺优化后的压铸工艺参数

使铸铝转子的合格率提升至７４％，且端环挤压可有效解决端环气孔问题，抗拉性能提升了３７５％，电导率提高了

１２４％，为消除铸铝转子端环气孔提供了新方案，有望进一步提升铸铝转子品质。

关键词：铸铝转子；压力铸铝；工艺参数优化；端环挤压
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０　引　言

三相异步电机具有结构简单，运行平稳，维修

方便等优点，铸铝转子作为三相异步电机的核心部

件决定了其性能，但是转子铸铝过程中端环处易产

生气孔，导致铸铝转子的质量下降，电机铝耗和杂

散损耗随之增长，这一直是制约三相异步电机品质

的重要瓶颈。

铸铝转子由鼠笼与铁心构成，冲压硅钢片后形成

铁心，鼠笼经压铸成型，鼠笼两端即为铸铝转子的端

环，而本文主要研究的是铸铝转子端环气孔问题。国

内学者采用理论分析、试验和数值模拟等手段对铸铝

转子进行了研究。朱灿等［１］通过数值模拟技术在压铸

模具中设计了合适的冷却系统，并运用了稳健性分析
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及极差分析确定了合适参数，降低了铸铝转子的缩孔

率。侯昭霆等［２］对铸铝转子故障进行了分析，发现断

条、缩孔和细条为降低铸铝转子性能的主要原因。倪

红海等［３］通过 ＢＰ神经网络建立了非线性压铸模型，

用遗传算法推算出了最佳的控制参数，显著减少了压

铸产生的最大气孔数量及尺寸。姚莉霞等［４］将低压铸

铝运用至铸铝转子的生产过程中，以减少铁损。薄春

媛［５］分析了低压铸铝时片间夹铝的原因，设计了新的

低压铸铝模具，通过改善铁心的受力分布以防止形成

片间夹铝。韩志秋［６］从压机吨位、铸铝材质、开口片

数量、除渣周期等方面对压铸进行了验证，为后续提

高电机性能提供了理论依据。然而，铸铝转子端环气

孔问题仍未得到有效解决。

综上所述，为减少转子端环气孔，本文对现有

的压铸工艺进行了优化，并在此基础上提出了一种

消除转子端环气孔的自动挤压机，并将其运用于斜

槽铸铝转子的试制中，以验证其对减少转子端环气

孔的可行性。

１　铸铝工艺优化

１１　铸铝转子成型原理

铸铝工艺主要分为以下四种工艺分别为：振动

铸铝、离心铸铝、低压铸铝及压力铸铝。振动铸铝

即在振动台上固定铸铝模具与铁心，通过振动产生

的压力将浇注的铝水充填成型［７］。离心铸铝为我国

最早应用于铸铝铁心的工艺，主要通过离心力将铝

水充满整个模腔及槽形以得到完整鼠笼［８］。低压铸

铝指的是一定温度的铝液在气体压力的作用下，沿

升液管通过铸铝模具浇口，灌满整个型腔，气体压

力保持到铸件完全凝固［９］。压力铸铝即在锤头作用

下，铝液快速充满整个型腔，成型过程快，充填时

间短，充型压力大，是较为普及的一种成型方法。

１２　压力铸铝工艺优化

压力铸铝工艺以下简称为压铸工艺。图１为铸

铝模锤头行程速度理论曲线图，如图所示，冲动的

运动行程主要分为四个区域，分别是低速区 １、低

速区２、高速区及增压区，锤头经四个区域后完成

压力铸铝。低速区１及低速区２用于排出铸铝模及

铁心中的多余气体，高速区对铁心进行铝液填充，

增压区锤头对铝液进行挤压以最终成型。

气孔主要集中在端环高度１／２处，故在此位置

进行剖切即可判断是否符合标准。根据研究［１０］发现

当切面缺陷总面积与切面总面积之比低于１５％，剖

切面气孔缺陷总面积占比低于５％，即可保证转子

达到标准。

图１　锤头行程速度理论曲线图

在压铸过程中，速度及压力切换点与其他几个因

素无交互作用。由于ｘ１、ｘ２、ｘ３的范围均确定，故通

过控制变量法对三个因素进行试验验证，调节压铸模

的控制参数以实现改变各切换点，主要调节的参数

为：射出慢速位置ｘ１、射出高速位置ｘ２、射出增压位

置ｘ３。有实验可知，当射出慢速位置为１６０ｍｍ，射

出高速位置为３９０ｍｍ，射出增压位置为４７０ｍｍ时，

端环气孔最少，如图２为最佳切换点对应的端环切面

及无调节参数时的端环切面，可见端环气孔已明显减

少，并达到了产品所需气孔尺寸标准。

图２　端环气孔ＣＴ图

通过调节四个区域对应的锤头速度及压力以优

化铸铝工艺。锤头通过液压阀进行控制，调节阀门

开度即可控制锤头的速度及压力，因此操控系统中

对应的主要控制参数为：低速１逻辑阀开阀度、低

速２逻辑阀开阀度、高速逻辑阀开阀度及增压逻辑

阀开阀度。为了获得参数组合最优解，分别对上述

４因素赋４个值，以获得最优参数值，如表１所示。

表１　水平赋值

因素 １＃ ２＃ ３＃ ４＃

低速１逻辑阀开阀度／％ １５ １６ １７ １８
低速２逻辑阀开阀度／％ １０ １３ １６ １９
高速逻辑阀开阀度／％ ４０ ４２ ４４ ４６
增压逻辑阀开阀度／％ ３０ ３５ ４０ ４５

　　表１可知，该实验有４因素，每个因素有４个

不同水平数，４个因素间互相独立，若进行全面实

验验证，共需进行４４＝２５６次验证，为了验证的可
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行性，每次验证需至少５模，总计至少１２８０模，完

成难度大，无效试验占比多。故采用正交分析法，

在一定程度上降低了验证数量，提高了结果的有效

性，形式如表２所示。如表所示，仅需１６次即可完

成验证，远低于预估的验证次数。且每个因素的水

平值概率相同，能有效代表所需的验证结果。Ａ代

表低速１逻辑阀开阀度，Ｂ代表低速２逻辑阀开阀

度，Ｃ代表高速逻辑阀开阀度，Ｄ代表增压逻辑阀

开阀度，行数为验证的次数，每列代表因素水平。

以第一行为例，试验参数为 Ａ１Ｂ１Ｃ１Ｄ１，Ａ１表示低

速１逻辑阀开阀度为１５％，以此类推。

表２　正交试验表

　　因素

试验　　
Ａ Ｂ Ｃ Ｄ

１ １ １ １ １
２ １ ２ ２ ２
３ １ ３ ３ ３
４ １ ４ ４ ４
５ ２ １ ２ ３
６ ２ ２ １ ４
７ ２ ３ ４ １
８ ２ ４ ３ ２
９ ３ １ ３ ４
１０ ３ ２ ４ ３
１１ ３ ３ １ ２
１２ ３ ４ ２ １
１３ ４ １ ４ ２
１４ ４ ２ ３ １
１５ ４ ３ ２ ４
１６ ４ ４ １ ３

　　试验结果如表３所示。

表３　不同参数下的气孔情况

　　因素

试验　　
Ａ Ｂ Ｃ Ｄ

是否

合格

１ １ １ １ １ √
２ １ ２ ２ ２ ×
３ １ ３ ３ ３ ×
４ １ ４ ４ ４ √
５ ２ １ ２ ３ ×
６ ２ ２ １ ４ ×
７ ２ ３ ４ １ √
８ ２ ４ ３ ２ √
９ ３ １ ３ ４ ×
１０ ３ ２ ４ ３ √
１１ ３ ３ １ ２ ×
１２ ３ ４ ２ １ ×
１３ ４ １ ４ ２ √
１４ ４ ２ ３ １ √
１５ ４ ３ ２ ４ √
１６ ４ ４ １ ３ ×

　　采用ＳＰＳＳ软件，通过极差分析的方法，求得以

下结果，如表４所示。

表４　气孔影响因素

因素 影响系数 最佳值

低速１逻辑阀开阀度／％ ０５ １８
低速２逻辑阀开阀度／％ ０ １０
高速逻辑阀开阀度／％ ０７５ ４６
增压逻辑阀开阀度／％ ０５ ３０

　　经上述分析可知，对气孔生成尺寸影响最大为高

度逻辑阀开阀度，增压逻辑阀开阀度及低速１逻辑阀

开阀度次之，在四种影响因素中低速２逻辑阀的开阀

度影响较小。并得出最佳的工艺参数为：低速１逻辑

阀开阀度１８％、低速２逻辑阀开阀度１０％、高速逻辑

阀开阀度４６％、增压逻辑阀开阀度３０％。
压力铸铝工艺优化后，铸铝转子的合格率油

５３％升至７４％，但端环处的气孔仍未得到有效解决，

故本文在此基础上，提出了一种消除转子端环气孔

的自动挤压机。

２　自动挤压机设计与研究

２１　铸铝转子成型原理

压力铸铝时，端环内部易产生气孔，造成铸铝

转子的质量下降，为了改善铸铝转子的填充率，减

少端环处的气孔，本文设计了一款端环气孔消除自

动挤压机。

图３　自动挤压机

如图３所示，挤压机先后分为两道加工工序，

第一道工序通过第一顶升装置将铸铝转子升至加热

装置中，然后加热端环至熔融状态，然后设置移动

装置将铸铝转子运送到第二道工序，通过第二顶升

装置将其升起，挤压装置同时向下挤压，从而实现

对端环进行整形挤压，以此消除了端环内部的气孔，

提高了铸铝转子的质量。

·４７·
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整形块安装于挤压装置及运输装置内，如图 ４
所示，整形块的内部沿自身轴向方向开设有与第二

凹槽相连通的通孔，通孔内壁沿周向方向依次开设

有第一排气孔，第二凹槽内壁沿周向方向开设有第

二排气孔，第二排气孔与第一排气孔相连通。上下

整形块随驱动机构逐渐靠近，熔融状态下的铝液随

着压力的增加，内部的气体从整形块的气孔中排出，

因气孔均设计于端环侧面，与端环的接触面较小，

杜绝了漏铝的风险，保证了其外观的完整性。

图４　整形块

２２　自动挤压机性能测试

如图５所示（ａ）为高压铸铝的端环剖面，（ｂ）为
自动挤压机挤压后的端环剖面，由图可知挤压端环

后的气孔数量及尺寸大幅减少，由此可知，自动挤

压机可以有效减少端环处的气孔数量，后续通过调

节挤压功率及加热温度即可实现消除端环气孔的

目的。

图５　端环气孔ＣＴ图

为了验证挤压端环对端环抗拉强度的影响，分

别对仅高压铸铝的端环及端环挤压后的端环进行了

抗拉强度测试。每个端环分别取样６根铝条，对这

１２根铝条的最大承重及抗拉强度进行了测试。产品

的抗拉强度指标为高于６０ＭＰａ，测试结果如表５所

示，高压铸铝后的端环平均最大荷重为２３３７Ｎ，挤

压后的端环平均最大荷重为３２１４Ｎ，可知挤压后的

端环最大荷重高于未挤压的端环。高压铸铝的端环

平均抗拉强度为６４９１ＭＰａ，然而端环挤压后的端

环平均抗拉强度为８９２７ＭＰａ，可知经过端环挤压

的端环抗拉强度强度明显上升，提升了３７５％，且

符合产品的指标要求。

表５　抗拉性能

产品状态 编号 最大荷重／Ｎ 抗拉强度／ＭＰａ

高压铸铝

１－１ ３５１６ ９７６７
１－２ ３４５６ ９６００
１－３ ２１７０ ６０２８
１－４ ３４３５ ９５４２
１－５ ３２９３ ９１４７
１－６ ３４１２ ９４７８

端环挤压

２－１ ２２２０ ６１６７
２－２ ２６２３ ７２８６
２－３ ２４０２ ６６７２
２－４ ２２５６ ６２６７
２－５ ２５６６ ７１２８
２－６ １９５４ ５４２８

　　为了验证挤压端环对端环电导率的影响，使用

电导率分析仪分别对两种产品状态的铸铝转子的端

环切片进行电导率测试。电导率的指标为大于 ２９
ＭＳ／ｍ，测试结果如表６所示，高压铸铝及端环挤压

后的铸铝转子电导率均符合指标，且端环挤压后的

铸铝转子电导率高于仅高压铸铝的铸铝转子，电导

率提高了１２４％。综上所述，端环挤压可提升铸铝

转子的电导率性能。

表６　电导率性能

产品状态 编号 电导率／ＭＳ獉ｍ－１

高压铸铝

１－１ ３０２１
１－２ ３０４６
１－３ ３０２９
１－４ ３０３８

端环挤压

２－１ ３４０２
２－２ ３４１９
２－３ ３４２７
２－４ ３３９３

３　结　语

本文对现有的压铸工艺进行了工艺优化，并提

出了一种消除转子端环气孔的自动挤压机，并将其

运用于铸铝转子的试制。主要得出以下结论：

（１）通过控制变量法试验验证：当射出慢速位

置为１６０ｍｍ，射出高速位置为３９０ｍｍ，射出增压

位置为４７０ｍｍ时，端环气孔最少。

（２）经４因素４水平正交试验，确定了高压铸铝

的最佳工艺参数：低速１逻辑阀开阀度１８％、低速
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２逻辑阀开阀度１０％、高速逻辑阀开阀度４６％、增

压逻辑阀开阀度３０％。
（３）端环挤压有效改善了端环处产生气孔的问

题，降低了气孔数量及尺寸。

（４）端环挤压后端环抗拉性能提升了 ３７５％，
电导率提高了１２４％。
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