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低速大转矩模块化容错永磁电机不同转子结构分析
甘宝平，刘　杰，冯　岗，张　昊
（西安微电机研究所有限公司，西安 ７１０１１７）

摘　要：模块化容错电机相比于其他结构的容错电机其控制方式简单、容错力强，得到了广泛的应用。电机的容错

能力除了改变定子结构外，不同的转子结构其容错能力亦有较大的差异。本文基于描述的一种不等跨距绕组定子模

块化容错永磁电机，分析了三种不同的转子结构，对电机运行性能的影响。基于转子结构数学模型与遗传算法对三

种转子进行优化设计。在定子参数完全相同的前提下，从齿槽转矩、矩角特性、退磁、运行性能等方面进行了对比

分析。最后制作了定子３×３模块化样机进行实验。通过对比分析测试数据与有限元结果，证明了本文分析的合

理性。
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０　引　言

随着电力电子技术的快速发展和对能源危机日

益关注加剧，工业设备和交通运输的电气化程度越

来越高［１２］。特别是在电气化设备的动力部分，电机

作为机电能量转换的装置不可或缺。直流有电机结

构复杂、故障率高，单机容量小等缺点；开关磁阻

电机转矩脉动大，效率、功率因数低；感应电机结

构简单耐用容易加工，应用广泛［３４］。但是在低速领

域，驱动结构中一定有减速机。这是由于感应电机

是定子励磁，电机无法设计成低转速，所以采用机

械减速的形式。然而这种传递模式，导致系统故障

率高、效率低；这应用在对容错性有较高要求的领

域中存在很大的安全隐患。永磁电机是转子上永磁

体励磁，在确保高效率与功率因数前提下，电机转

速设计很低，进而去除了机械减速结构，实现电机



５７卷

与负载直接接触，最大化的提升电能利用率并减小

系统故障率。所以永磁电机直驱系统有着广泛的

应用［５８］。

在船舶推进领域，对驱动电机的容错性提出了

很高的要求。备份式容错方式操作简单，但是其体

积大，在体积狭小的船舶领域很难应用。多个模块

化三相电机相比于单个多相电机容错能力有很大的

提升［９１０］。为了解决传统模块化电机的弊端，提出

了不等跨距绕组定子模块化容错永磁电机。通过大

跨距线圈实现电机有很高的容错能力［１１１２］。值得

注意的是，船舶推进领域除了使电机有较高的容错

能力，电机的转矩密度也不可忽视。低速电机为了

提高转矩密度，设计时通常选用较大的电、磁负

荷。但是考虑到容错电机在容错运行时，电流会超

过额定电流。所以为了提高电机转矩饱和点和运行

安全性，电磁负荷相比于传统的低速电机较小。这

种情况下为了增强电机转矩密度，应该选择合适的

转子结构。通过优化转子结构来提高电机的运行性

能得到了很多学者的关注。文献［１３］提出一种径

向磁化的圆柱形永磁体转子结构应用于双定子电机

中；且相比于传统的圆弧形形状永磁体的转子，转

矩密度有一定的提升；文献［１４］提出了一种具有

正弦波脉宽调制形状的永磁体应用于表贴式转子，

不但使电机转矩密度提升，而且相绕组中的感应电

动势更加正弦，齿槽转矩更小，这有助于减小电机

的转矩脉动；文献［１５］通过改变表贴式永磁电机

的永磁体形状来模拟电机注入三次谐波，在不增加

转矩脉动的前提下，提升电机的输出转矩；文献

［１６］提出了一种新型磁通辅助顺向极轮辐式转子

结构，利用有限元法进行了优化设计；并与表贴式

转子结构进行对比，发现该结构转子具有更高的转

矩密度

此外，不同的转子结构除了提升电机转矩密度

外，永磁体的涡流损耗也不同。在容错永磁电机中，

除了定子绕组故障外，永磁体的去磁风险也同样值

得被关注。虽然低速电机工作频率较低，但是由于

分数槽绕组空间谐波大，且在电流时间谐波共同作

用下，会在永磁体中产生较大的涡流损耗，引起永

磁体温度升高，工作点降低；同时在电枢反应去磁

磁场作用下，很容易发生不可逆去磁。相比于定子

绕组容错方式，转子上永磁体的去磁风险只能通过

设计来避免。所以针对以上问题，本文基于相同的

不等跨距绕组模块化定子结构，对比分析了三种低

速大转矩转子结构，即表贴式转子、带导磁块表贴

式转子、辐条式转子，电机的运行性能。包括，空

载、正常运行、容错运行等。本文组织如下，第一

部分介绍了ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ结构与工作原理；第二部

分建立了三种不同转子结构的数学模型并利用遗传

算法优化设计；分析了不同转子结构电机空载、正

常运行与容错运行性能，在第三部分给出；第四部

分进行样机试验并与有限元结果对比分析，最后结

论在第五部分陈述。

１　ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ结构

传统的船舶推进容错电机为多相电机。根据多

相电机的工作原理可知，多相电机是通过增加相数

冗余来提高电机可靠性。然而大多数多相电机仅能

解决绕组开路故障，容错能力有限。这是因为多相

绕组之间存在严重的交叉耦合。当电机发生短路故

障时，短路电流产生的磁动势会影响正常工作的绕

组。为解决这个问题，将多相电机裂解成多个三相

模块化电机，通过改变绕组结构或定子结构来实现

模块之间电气隔离［１７１８］。在此基础上每个模块采用

独立的控制器，大幅度增加电机的容错能力。值得

注意的是，在模块化电机容错运行时，模块之间会

不可避免存在磁耦合现象。对于单相绕组，模块间

的磁耦合会引起绕组磁链畸变，电机转矩脉动变大，

控制性能降低［１９］。虽然双层绕组由于磁耦合带来的

问题相比于单层绕组几乎可以忽略不计，但是传统

的模块化方式存在很大的弊端；如漏磁变大，只能

用分数槽集中绕组［１８，２４］。

基于以上原因，提出了一种新型模块化方式，

即不等跨距绕组［１１１２］。通过改变绕组端部的连接方

式，采用大跨距线圈实现模块间电气隔离。所考虑

的３０ｐ７２ｓ绕组连接方式如图１所示。

图１　ＭＣＳ绕组连接图

ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ驱动结构如图２所示。每组三相

电机采用独立的控制器驱动。为了最大化程度利用

非故障绕组，每个控制器采用三相四桥臂结构［１２］。

·２·
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图２　ＭＣＳＰＭＦＴＳＭ驱动

　　ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ基本参数如表１所示。

表１　电机基本参数

参数 参数值

额定功率／ｋＷ １２
额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） １００

槽数／极数 ７２Ｓ／３０Ｐ
定子外径／ｍｍ ５２０
定子内径／ｍｍ ３９０
铁心长度／ｍｍ ２２０
气隙长度／ｍｍ ０８
额定电压／Ｖ ３８０

单个模块额定电流／Ａ ６７
空载反电势／Ｖ ２０８５

模块数 ３
小跨距 ２
大跨距 ２２

２　不同转子结构优化设计

２１　数学模型

本文对比分析的转子结构如图３所示。（ａ）为传

统的表贴式结构（称为Ⅰ型转子），永磁体通过螺栓

或压板固定；（ｂ）为带导磁块表贴式转子（称为Ⅱ型

转子）。结构这种结构优点是永磁体方便加工，通过

优化导磁块的形状改善电机运行性能；（ｃ）为辐条式

转子结构（称为Ⅲ型转子）。两块磁极之间放入永磁

体，磁极是由磁极叠片叠压而成。

根据上述结构的磁力线分布，三种不同转子结

构的数学模型可以用式（１）表示［２０］：

２Ａ
ｒ２

＋
２Ａ
θ２

＝０ （１）

式中，Ａ为矢量磁位。

假设一个磁极下定子表面是平面，铁心区域磁

导率无穷大。可到式（１）的通解为：

Ａ＝∑
!

ｎ＝０
［Ａｎｃｏｓ（ｐｎθ）＋Ａｎｓｉｎ（ｐｎθ）］［Ｃｎｅ

ｐｎｒ＋Ｄｎｅ
－ｐｎｒ］（２）

定义定子表面为矢量磁位的基准面。可以得到

式（２）边界条件，如：

Ｃｎ ＝－Ｄｎ
Ｂｎ ＝

{ ０
（３）

图３　不同转子结构

电机定子结构确定后，若要求反电势正弦性好，

则径向气隙磁密为正弦波。假设气隙磁场正弦分布

求得单个磁极的气隙长度分布表达式为

ｇ（θ） ＝ｓｉｎｈ
－１［
ｓｉｎｈ（π／ｐ）

ｃｏｓ（πθ／ｐ）
］ （４）

式中， ｐ为转子极距，决定电机计算极弧系数。

根据式（４）可知，若要求电机气隙磁密为正弦

波则与气隙接触的转子外圆形状为正弦曲线。

２２　优化设计

当电机气隙磁密分布为理想正弦波时，永磁体

·３·
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形状、导磁块、转子叠片加工难度变大。优化时不

但要提升电机运行性能，而且要考虑加工难度与成

本。所以采用一种等效优化的方法。通过不均匀气

隙比（最大气隙与最小气隙的比值，大小由 Ｏ１决定）

近似等效正弦曲线。

由式（４）得到，电机磁密分布形状除了与不均

匀气隙比有关，还与电机计算极弧系数有关，两者

之间相互影响。此外，采用不均匀气隙会引起电机

等效气隙长度变大，磁密降低。为了保证优化后电

机磁场能量不发生太大的变化，在优化时通过计算

极弧系数适当调整永磁体尺寸。对于多变量耦合优

化问题，采用遗传算法。基于上述分析，得到优化

数学模型为

ｍｉｎｆ（ｘ）＝
∑
Ｎ

ｎ＝２
Ｂｎ

Ｂ１
×１００％

ｘ＝（Ｏ１，αｉ）

ｓｔ０≤Ｏ１≤
Ｄ２
２；０８≤αｉ≤０８８

Ｎ≤３２；０９３≤
Ｅ０
Ｕ１
≤















 ０９６

（５）

式中，ｆ（ｘ）为径向气隙磁密谐波畸变率表达式；Ｅ０为
空载反电势，Ｕ１为电机输入端电压。为了保证优化后

气隙磁场能量没有较大的变化可以转换为不同转子结

构对应的空载反电势在合理范围内，且基本相同。由

于三个转子对应的定子完全相同，相近数值的空载反

电势也可以使三台电机的磁负荷、电负荷、过载能力

等基本相同。空载反电势与端电压比值的选取综合了

考虑电机在正常与容错运行时的运行性能。

通过有限元软件自带的遗传算法工具箱，求得

了优化后的结果，如表２所示。

表２　优化结果

转子 Ｏ１／ｍｍ ｇｍｉｎ／ｇｍａｘ αｉ ｆ（ｘ）／％ Ｅ０／Ｕ１
Ⅰ １２１８５ ２５ ０８５２ ３１５ ０９５３
Ⅱ １１７１ ２３５ ０８４７ ３３２ ０９５０
Ⅲ １００１３ ２１５ ０８６３ ３２２ ０９５５

　　利用有限元计算了优化后电机径向气隙磁与空

载反电势波形，结果如图４、图５所示。

图４　径向气隙磁密及ＦＦＴ

图５　空载反电势及ＦＦＴ

根据计算结果可知，优化后，三种转子结构对

应的径向气隙磁密谐波畸变率基本相似。

优化后，永磁体用量与电机稳态基本参数如表

３所示。

表３　永磁体消耗量与电机稳态参数

Ⅰ Ⅱ Ⅲ
漏磁系数 １０７ １１１ １１５

永磁体用量／ｋｇ ６８５ ６９ ６９３
输出转矩／Ｎｍ １１３５７ １１３９５ １１４５７

效率 ０９０２ ０９ ０９０５
功率因数 ０９７３ ０９７１ ０９７５

　　结果显示，三种转子永磁体用量相差很小。虽

然Ⅰ型转子漏磁小，但是其不均匀气隙比大，所以

永磁体用量与其余两种转子相差很小。由于导磁块

和转子轭上凹槽作用，使Ⅱ型转子结构漏磁变大，

但小于Ⅲ型转子结构。不同转子电机的效率与功率

因数基本相似，但是其输出转矩有较大的差异。这

是因为输入三种不同转子电机电流幅值相同，采用

ＭＴＰＡ控制，Ⅱ、Ⅲ型转子结构有磁阻转矩，且Ⅲ
型转子最大，所以输出转矩比Ⅰ型转子大。由于三

种转子对应电机的电磁负荷数值几乎相等，所以三

台电机效率与功率因数基本相等。

３　不同转子结构ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ运行性

能对比分析

３１　齿槽转矩分析

齿槽转矩是永磁电机固有现象，这是由于永磁

体与定子齿之间的相互作用。特别是在风力发电、

直驱推进、伺服系统中，要求有较小的齿槽转

矩［２１］。对于相同的定子，其大小只与转子结构有

关。利用有限元计算了三种不同转子结构的齿槽转

矩。结果如图６所示。

由图６计算结果可知，齿槽转矩最大的是Ⅰ型

转子结构，最小的是Ⅲ型转子结构。三种转子结构

齿槽转矩峰峰值都小于额定转矩的２％。这是由于

定子采用分数槽绕组且对转子形状进行优化设计，

所以齿槽转矩较小。
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图６　齿槽转矩

３２　矩角特性

永磁电机转矩表达式如下［２２］：

Ｔｅ＝ｐ［ｉｓψｆｓｉｎβ＋
１
２（Ｌｄ－Ｌｑ）ｉ

２
ｓｓｉｎ２β］ （６）

式中，ｉｓ为ｄ－ｑ坐标系下定子电流值；ｐ为电机极

对数；ψｆ为永磁体磁链；β为 ｄ－ｑ坐标系下，电流

矢量与ｄ轴的夹角；Ｌｄ、Ｌｑ为电机定子绕组交直轴

电感。

由于三种不同的转子结构定子齿、轭磁密与气隙

磁密幅值近似相同，所以注入相同幅值电流，永磁转

矩近似相等。对于容错电机，要求电机有较高的过载

能力以至于电机容错运行时，能够输出足够的电磁转

矩。电机过载能力与电流幅值，磁负荷、转子结构等

有关。相同的定子结构和相近数值的永磁转矩，电机

过载能力与磁阻转矩有关。即，转子结构。利用冻结

磁导率法计算了三种不同转子结构电机的矩角特

性［２３］，结果如图７所示。此外，为了得到随着电流幅

值变化，电机输出转矩的变化，本文考虑了２倍额定

电流下的矩角特性，结果如图８所示。

图７　额定电流矩角特性

图８　２倍额定电流矩角特性

表４　额定电流矩角特性

Ⅰ Ⅱ Ⅲ
最大转矩／Ｎｍ １１３５７ １１３９５ １１４５７

相电流角度／（°） ９０ １００ １０８
磁阻转矩占比／％ ０ ３６９ ５％
磁阻转矩／Ｎｍ ０ ４２０３ ５７２９

表５　２倍额定电流矩角特性

Ⅰ Ⅱ Ⅲ
最大转矩／Ｎｍ ２０２０９ ２１６４９ ２３２５７

相电流角度／（°） ９０ １１０ １３０
磁阻转矩占比／％ ０ ９５ １９３
磁阻转矩／Ｎｍ ０ ２０５９ ４４８８
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　　根据计算结果可知，过载能力最大的是Ⅲ型转

子，这是因为其磁阻转矩最大；且随着电流幅值的

增加，磁阻转矩转矩占比升高。Ⅰ型转子交、直轴

电感相等，所以输出转矩完全取决于永磁转矩。

３３　转子损耗分析

低速大转矩永磁电机虽然额定频率低但是定子

采用分数槽绕组，磁动势谐波含量大，导致转子上

有一定量的损耗。本部分利用有限元法分析了转子

损耗。（转子铁心损耗指除了永磁体、导磁块涡流损

耗之外转子的电磁损耗）。

当电机在额定点运行时，转子损耗计算结果如

图９、图１０所示。

图９　转子涡流损耗云图

图１０　转子损耗

在额定点，永磁体涡流损耗最大的是Ⅰ型转子；

而转子总损耗最大的是Ⅱ型转子。这是因为Ⅰ型转

子永磁体激磁表面与空气接触，当永磁体经过齿、

槽时，由于气隙磁导不相等与电枢反应共同作用，

在Ⅰ型转子表面感应出较大的涡流；Ⅱ型转子导磁

块采用实体钢，由于导磁块上较大的涡流损耗引起

Ⅱ型转子总损耗变大；Ⅲ型转子磁极虽然采用叠片

结构，但是永磁体对转子磁极没有屏蔽作用，所以

转子铁心损耗最大。

当电机转速一定（１００ｒ／ｍｉｎ），转子损耗随注入

电流幅值变化如图１１所示。

图１１　转子损耗随电流幅值变化

低速直驱电机的工作频率在０到额定频率。所

以计算了电机采用 ＭＴＰＡ控制且注入电流幅值相等

的前提下，三种转子损耗随电机转速变化。结果如

图１２所示。

图１２　转子损耗随电机转速变化

根据以上计算结果可知，转子涡流损耗与转

子铁心随电流幅值和电机转速变化趋势相同，即

变化率越来越大；Ⅱ、Ⅲ型转子永磁体涡流损耗

基本相同，Ⅰ、Ⅱ型转子铁心损耗基本相同。随

着转速变化，Ⅰ型永磁体涡流损耗与Ⅱ型导磁块

涡流损耗基本相同。从计算结果还可以得出，电

流幅值变化对铁心损耗与涡流损耗的影响大于转

速变化。这是因为铁心损耗与涡流损耗随着磁密

的变化更加敏感。

３４　退磁分析

在容错电机中，除了容纳绕组电气故障外，永

磁体退磁风险同样值得被考虑。钕铁硼永磁体退磁

主要由于温度退磁和磁场退磁共同作用。磁场退磁

与电机电枢反应有关。本文采用的永磁体牌号为

Ｎ３８ＵＨ，最高工作温度为 １８０℃。假定三种转子运

行温度相同（均设定为１４０℃）。定义永磁体的退磁

率为：磁通密度低于拐点的永磁体面积占整个永磁

体面积的比例。

根据文献［２４］中考虑的最恶略的运行工况（一

个模块开路＋一个模块三相短路），利用有限元法计

算得到每个转子的退磁率。结果如图１３所示。
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图１３　不同转子结构永磁体退磁率

结果显示，退磁率最高的是Ⅰ型转子，最低的

是Ⅲ型转子。这是因为Ⅰ型结构永磁体直接暴露在

电枢反应磁场中，所以退磁率较大，这也是表贴结

构永磁电机容易发生不可逆退磁的原因。Ⅱ型结构

转子由于导磁块的作用可以有效的避免永磁体直接

与电枢反应磁场直接接触；Ⅲ型转子的永磁体激磁

面积在两个磁极中间，电枢反应磁场作用较弱，所

以退磁率最低。此外，除了退磁率，永磁体的负载

工作点能预判永磁体的退磁风险。定义永磁体的负

载工作点为：永磁体平均磁密与２０℃永磁体剩磁的

比值。

利用有限元计算了各种工况下，永磁体的负载

工作点。结果如图１４、图１５所示。

图１４　永磁体工作点随电流幅值变化

图１５　永磁体工作点随温度变化

根据计算结果可知，Ⅰ型转子永磁体负载工作

点最低，Ⅱ、Ⅲ型转子永磁体负载工作点相似，所

以Ⅰ型转子退磁风险较高。且永磁体负载工作点对

温度变化的敏感度高于对定子电流变化。

３５　运行分析

３５１　正常运行分析

利用有限元计算了电机在额定点，三种不同转

子输出转矩如图１６所示。

结果显示，三种转子的转矩脉动相差很小且都

小于１％。这是因为定子采用分数槽绕组且径向气

隙磁密谐波畸变率低。

图１６　输出转矩

值得注意的是，传统的电机性能考核中只关注

额定点效率、功率因数。但是在实际运行时，特别

对于低速大转矩直驱电机，运行范围在额定转速及

以下，且在相当长的一部分时间电机在额定点以下

运行。所以，应该关注电机运行全区域内的效率与

功率因数而非单点。利用有限元计算了三台电机在

额定转速及以下运行区域的效率与功率因数 ＭＡＰ
图，结果如图１７～图１９所示。

图１７　电机效率ＭＰＡ图
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图１８　效率区间占比

图１９　电机功率因数ＭＡＰ图

结果显示，高效区面积最大的是Ⅲ型转子结构，

最小的是Ⅱ型转子结构。三种转子结构对应电机的

功率因数差别很小。引起效率差异的主要原因是三

种结构转子的损耗不同。

３５２故障运行分析

当一个模块开路故障，将故障模块整体切除，

其余两个模块正常运行。注入电流不变，电机输出

转矩如图２０所示。

图２０　一个模块开路输出转矩

短路电流的去磁风险在前文已经分析，本部分

只分析短路故障后，电机输出转矩。

电机发生短路故障时，由于前期电磁设计和短

路电流的去磁效应，使短路电流幅值在可被接受范

围内，所以电机可以长时间降功率运行［２４］。一个模

块发生三相对称短路，其余两个模块注入电流不发

生变化，电机输出转矩如图２１所示。

图２１　一个模块短路输出转矩

结果显示，三种转子在容错运行时的输出转矩

数值与转矩脉动变化趋势相似，且数值相差不大。

这是由于三种转子的空载气隙磁密与正常运行时的

转矩脉动基本相同。所以在容错运行时转矩数值与

转矩脉动数值变化趋势相同。在不对称运行时，由

于不平衡径向力作用，使转矩脉动变大。

以上从优化设计、运行性能方面分析了 ＭＣＳ
ＦＴＰＭＳＭ三种转子结构。总结每个转子结构的特点。

如图２２所示。

综合考虑各个转子结构的优缺点，为了增强

ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ运行的可靠性，选取辐条式转子结构。

图２２　三种转子结构对比

４　实　验

设计并制造了一台样机，基本参数如表１所示。

·８·
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定子为３×３模块化结构，大跨距线圈实现模块间电

气解耦；转子结构为辐条式结构。如图２３所示。试

验台如图２４所示。

图２３　样机定转子

图２４　试验台

４１　空载反电势测试

两个模块通电运行，使电机转速达到额定转速；

一个模块开路，三相绕组接示波器测量电机空载反

电势，如图２５所示。结果如图２６所示。

图２５　空载反电势测量

图２６　反电势波形图

根据测试结果可知，空载反电势测量波形与预

测波形基本重合。反电势测量的有效值为２１３３Ｖ，
有限元计算值为２１０２Ｖ，误差仅为１４％。其余两

个模块的空载反电势波形与之完全相同，测量波形

不再列出。

４２　正常运行测试

４２１　效率与功率因数测试

除了测量额定转速点的效率与功率因数外，还

测量了６０ｒ／ｍｉｎ与８０ｒ／ｍｉｎ不同负载率下电机效率与

功率因数。结果如图２７、图２８所示。

图２７　效率曲线

图２８　功率因数曲线

结果显示，额定点的效率与功率因数略小于理

论计算值。对于同一负载率，随着转速变大，电机

效率升高，这与理论计算相符。在整个运行区间，

功率因数变化幅度小，这有两个原因；一是，永磁

电机是转子上永磁体励磁，所以电机功率因数较高；

二是，变频器有无功补偿功能。

４２２　转矩测试

给每个运行模块加三相对称的交流电，测量电

机在额定点的输出转矩如图２９所示，单个模块输出

电流如图３０所示。

图２９　ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ正常运行输出转矩

·９·
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图３０　正常运行单个模块三相电流

转矩脉动的测量值大于有限元预测值，这是因为

电流时间谐波和加工误差引起的。单个模块三相电流

正弦性好，在电流波形中可以看到毛刺，这是由于电

力电子器件的开关频率引起的。由于加工误差引起不

变损耗增加，所以电流测量值略大于有限元预测值。

通过改变注入电机电流的有效值与角度，得到

了电机矩角特性测试曲线。结果如图３１所示。

图３１　ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ矩角特性

图３１（ａ）显示，有限元预测值与测试值基本相

符，加工误差的原因测试值小于预测值。图３１（ｂ）
显示，随着注入电机电流的有效值增加，电机输出

最大转矩时（ＭＴＰＡ控制），电流角度逐渐变大。这

是因为随着电流有效值增加，电机输出电磁转矩中

的磁阻转矩占比升高。此外，ＭＴＰＡ测试曲线呈

“凸”型，这是因为辐条式转子的凸极率低，当电流

有效值较小时，磁阻转矩占比很小，随着电流幅值

增加，磁阻转矩增加率逐渐变大。

４３　容错运行测试

４３１　开路容错测试

通过控制投入运行的模块数来模拟电机开路故障。

设定注入电机电流幅值与相位为电机额定点的数值。通

过测试得到了ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ在一个、两个模块投入运

行时，电机输出转矩。结果如图３２、图３３所示。

图３２　开路运行测试

图３３　输出转矩随投入运行模块数量变化

结果显示，电机电流不变时，输出转矩与投入

运行的模块数量成正比。测试值略小于预测值。

４３２　短路容错测试

把一个模块的三相接线端与控制器断开并短接

来模拟一个模块三相短路。测试电机输出转矩，结

果如图３４所示。

图３４　一个模块三相短路电机输出转矩

结果显示，测试转矩平均值小于预测值，转矩

脉动大于预测值。这是因为样机空载反电势测试高，

短路电流高于理论计算值。

综上所述，有限元预测与测量结果基本吻合，

证明了本文分析的合理性。

５　结　论

为了分析低速大转矩容错永磁电机不同转子结

·０１·
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构对电机运行性能的影响，进而为此类电机转子结

构选择提供理论依据，本文基于一种不等跨距绕组

模块化容错永磁电机，分析了三种不同的转子结构，

对电机运行性能的影响。结果显示，三种转子结构

在额定点的运行性能没有较大的差异。但是从容错

角度分析，Ⅲ型转子结构有一定的磁阻转矩，可以

提高电机输出转矩降低容错运行电流，使电机有较

长的容错运行时间。此外，Ⅰ型转子永磁体激磁表

面暴露在气隙中，Ⅱ型转子导磁块有一定的涡流损

耗均导致永磁体有较大的去磁风险。综合考虑，最

终选取辐条式转子为 ＭＣＳＦＴＰＭＳＭ转子结构，除了

增强电机在正常与容错运行时的性能，还可以减小

转子上永磁体退磁风险，进一步增强 ＭＣＳＴＦＰＭＳＭ
的容错电机的可靠性。
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基于电流超前角弱磁控制的五桥臂逆变器驱动
双三相永磁同步电机技术
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摘　要：五桥臂逆变器驱动双三相永磁同步电机（ＤＴＰＰＭＳＭ）可节约两个功率器件，也可作单相桥臂故障时的容错

手段，但五桥臂逆变器驱动下电压利用率（ＶＵＦ）降低，限制电机调速范围。为拓宽电机调速范围，对五桥臂驱动造

成的电压、电流限制进行分析，基于新的电气约束情况，采用电流超前角弱磁控制进行弱磁升速。实验结果表明，

电流超前角控制可以平滑进入弱磁Ｉ区，有效提升电机最高转速，证明了控制策略的有效性。

关键词：五桥臂逆变器；双三相永磁同步电机；电流超前角控制
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０　引　言

近年来，五桥臂驱动双三相永磁同步电机受到

众多学者的关注，该方法节约两个功率器件的使用，

可降低成本，且当发生单相桥臂故障时，切换为五

桥臂驱动可降速降载运行，作为一种容错方式［１］。

但由于双三相电机中的两相绕组需共用一相桥臂，

减少电机控制自由度，直流母线电压利用率（Ｖｏｌｔａｇｅ
ＵｔｉｌｉｚａｔｉｏｎＦａｃｔｏｒ，ＶＵＦ）下降，这将极大限制五桥臂

驱动双三相电机的调速范围。五桥臂驱动双三相电

机系统如图１所示。

目前，针对弱磁控制和五桥臂驱动双三相电机
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系统已有众多学者提出多种控制方法［２８］。文献［２］
首次对弱磁区域进行划分，并推导弱磁运行轨迹。

文献［３］针对内置式电机弱磁 Ｉ、ＩＩ区原理及多种控

制算法进行阐述。文献［４］将双三相电机视为两台

移相角为零的三相电机，并采用两套独立的驱动器

进行弱磁实验。文献［５］对基于双 ｄｑ建模和矢量空

间分解策略（ＶｅｃｔｏｒＳｐａｃｅＤｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ，ＶＳＤ）的双

三相永磁同步电机弱磁策略进行对比分析，基于

ＶＳＤ控制可减小电流不平衡，抑制谐波电流。文献

［６］对五桥臂驱动相移３０°双三相永磁同步电机进

行研究，根据共桥臂流经电流大小对选择桥臂组

合，并对共桥臂后不对称造成的非线性因素做详细

分析。文献［７］针对五桥臂逆变器驱动双三相电机

系统提出一种基于载波 ＰＷＭ的双零序注入 ＰＷＭ
策略，与传统的均值零序分量注入策略相比，实现

了最大母线电压利用率。文献［８］对比分析不同绕

组移相角的双三相电机选取不同共桥臂模式的运行

性能，并对不同工况的共桥臂模式选择给出建议。

目前，双三相永磁同步电机的弱磁控制策略有

一定研究基础，但针对五桥臂逆变器驱动双三相电

机系统的弱磁控制少有学者关注。

因两绕组电流流经同一相桥臂，开关器件面临

的电流应力增加，即极限电流圆缩小；且共桥臂造

成控制自由度减少，必然降低电压利用率。本文选

取 ＣＸ共桥臂模式，可以维持与正常六桥臂一样的

转矩输出能力，但电压利用率下降为５１８％；作容

错运行时，难以保证具有充足带载能力的运行范围，

这严重威胁装备的可靠运行，甚至带来致命影响，

造成灾难性事故；故研究基于五桥臂逆变器驱动双

三相电机系统的弱磁策略具有重要意义。

本文在上述研究基础上，分析表贴式双三相永

磁同步电机弱磁区域划分及对应电压电流条件，并

考虑 ＣＸ五桥臂驱动造成的限制条件，重新规划电

气约束区；然后提出一种基于ＶＳＤ控制的五桥臂驱

动双三相电机电流超前角弱磁策略，该策略实现 ｄｑ
轴电流控制的时间同步性且运算量较低；最后通过

实验验证了本文方法的有效性。

１　ＤＴＰＰＭＳＭ数学模型

相移３０°双三相永磁同步电机内部结构如图２所

示。假设双三相永磁同步电机绕组正弦分布，忽略

铁心磁饱和效应，忽略绕组之间的互漏感。双三相

电机的矢量控制策略中 ＶＳＤ策略是主流；因为双三

相电机可以被视为一个α－β子平面的三相电机和ｚ１

－ｚ２子平面的阻感负责。在矢量空间分解策略中，

双三相电机的所有变量都被映射到 α－β、ｚ１－ｚ２和
ｏ１－ｏ２三个相互正交的子平面中，其中 α－β子平面

参与机电能量转换，ｏ１－ｏ２子平面为零序子平面，

本文选取中性点隔离的双三相电机作为研究对象，

其由连接方式决定了必然为零而不需要进行控制，

因此双三相电机为一个四维系统。

图１　五桥臂驱动双三相电机系统

图２　相移３０°双三永磁同步电机
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式中，一二行分量变换至 α－β子平面，三四行分

量对应 ｚ１－ｚ２子平面，最后两行对应 ｏ１－ｏ２子平面

的变换。其中只有 α－β子平面可实现机电能量转

换，故只需对 α－β子平面做旋转坐标变换，其余

子平面可保持静止坐标变换。α－β子平面对应旋

转变换阵为
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式中，Ｉ４表示四维单位阵。
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电压方程、磁链方程和转矩方程分别为
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式中，ＬＤ、ＬＱ分别为直交轴电感；ＬＳ为定子绕组漏

感；ｐｎ为极对数；ψｆ为永磁体磁链幅值。

２　五桥臂双零序注入ＰＷＭ策略

双三相永磁同步电机矢量控制可分为二维和四

维电流控制，其中四维电流策略可控制ｚ１－ｚ２子平面

电流分量，更有效抑制谐波电流，得到更广泛的应

用。实现双三相电机四维电流控制常见方法为双零

序注入ＰＷＭ策略；双零序注入 ＰＷＭ策略如图３所

示。零序分量通常采用常见的均值零序分量注

入，如：
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式中，ｕｍａｘ、ｕｍｉｎ和 ｕｍｉｄ分别为两套绕组对应三相相

电压的最大值、最小值和中间值。

图３　双零序注入ＰＷＭ策略

改为五桥臂逆变器拓扑后ＰＷＭ策略与正常六桥

臂逆变器保持不变，只是两套三相绕组分别注入另

一组共桥臂相的参考电压，零序分量不再相互独立，

公共相的极电压必须相等，即 ｕＣＯＭ ＝ｕＣ ＝ｕＸ，
定义零序电压为
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则有：
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根据文献［９］对五桥臂逆变器双零序注入 ＰＷＭ
策略的研究，零序电压 ｕｏ为两套绕组相电压的中间

值相加后的二次均值，如式（９）所示

ｕｏ ＝０５（ｕｍｉｄ１＋ｕｍｉｄ２） （９）
本文采用载波 ＰＷＭ（ＣａｒｒｉｅｒＢａｓｅｄＰＷＭ）策略，

通过注入合适的零序分量，ＣＢＰＷＭ可以实现与

ＳＶＰＷＭ一样的电压利用率，但 ＣＢＰＷＭ算法简单，

观察更为直接有效。

３　弱磁控制

３１　弱磁控制基本原理

本文研究对象为表贴式双三相永磁同步电机，

当其稳态运行时，定子电阻阻值较小可忽略其压降，

电流微分项为零，则稳态电压方程可写为

ｕｄ ＝－ωｅＬｓｉｑ
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{
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（１０）

弱磁控制时，电机和逆变器容量决定的最大电

压、电流值，即ｕｓｍａｘ、ｉｓｍａｘ限制了电机系统电压、电

流稳定工作点，电压、电流应满足
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电流极限圆在式（１１）已给出，将式（１０）带入

式（１１），得到在ｉｄｉｑ坐标系下表示的电压极限圆
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其中，电角速度ωｅ可表示为

ωｅ ＝
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（１３）

当ｉｄ负向增大到极限值时，ｉｄ＝ｉｓｍａｘ，所有电流

用来削弱气隙磁通，此时 ｉｄ电流大小与特征电流大

小相同，定义特征电流ｉｃｈ为

ｉｃｈ ＝－
ψｆ
Ｌｓ

（１４）

以ｉｄ、ｉｑ作横纵坐标系，在同一平面内绘制由电

流极限圆、电压极限圆、ＭＴＰＡ和 ＭＴＰＶ曲线组成

的电气约束图，如图４所示。

图中，Ｔ１、Ｔ２为恒转矩线且 Ｔ１ ＞Ｔ２，ＭＴＰＡ、
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图４　表贴式电机电气约束图

ＭＴＰＶ曲线分别与电流、电压极限圆交与 Ａ、Ｂ两

点；当电角速度升至ωＣ时电压极限圆与电流极限圆

相切于Ｄ点；随着电压极限圆半径减小，对应工作

点转速增加，转速ωＣ＞ωＢ＞ωＡ。
为分析弱侧过程中转速与转矩的对应关系，根

据电机运行情况，如图５所示分为三个区域：

图５　弱磁区域划分

恒转矩区；此区域内电机可满载运行，满载时ｉｓ
＝ｉｓｍａｘ，电压ｕｓ小于极限值，电角速度小于弱磁基速

ωＡ，采用ＭＴＰＡ控制策略，表贴式电机即为ｉｄ ＝０控

制策略。对应最佳电流轨迹为Ｏ→Ａ，Ａ点为最大转

矩点，对应负载转矩为Ｔ１，且Ａ点为恒转矩区进入弱

磁Ｉ区的临界点，对应转速ωＡ为进入弱磁的基速，若

电机负载较小，该负载对应的弱磁基速升高。

弱磁Ｉ区；转速环 ＰＩ输出 ｉｓ达极限值，电压圆

运行在极限圆上，转速ωＡ≤ωｅ≤ωＢ，随着转速超过

弱磁基速ωＡ继续升高，电压极限圆缩小，最佳电流

轨迹沿着电流极限圆运行Ａ→Ｂ，此时电压、电流均

运行在极限值，也称恒功率区。

弱磁ＩＩ区；即深度弱磁区，电流工作在极限圆

内，但电压仍在极限圆上，电角速度超过 ωＢ，采用

ＭＴＰＶ控制策略，随着转速升高，最佳电流轨迹沿

ＢＯ`运行，此时 ｉｄ ＝－ψｆ／Ｌｓ，即与特征电流值大小

相同。需注意电机特征电流值与电流极限圆的大小，

若特征电流值大于电流极限圆，则不存在弱磁ＩＩ区，
只存在弱磁Ｉ区，完全弱磁时ｉｄ ＝ｉｓｍａｘ，即所有电流

用于弱磁，此时电机带载能力降至最低。

３２　五桥臂逆变器驱动双三相电机电流超前角弱磁

策略

　　为获得较好的带载能力本文选取 ＣＸ共桥臂模

式，与正常六桥臂逆变器运行相比，ＣＸ共桥臂可

以维持原有的转矩输出能力，但电压利用率下降为

原先的５１８％［８］。对五桥臂驱动带来的限制条件在

ｉｄ－ｉｑ坐标轴中进行分析。因逆变器面临电流应力减

小，极限电流 ｉｓ不变，电流极限圆半径保持不变；

根据式（１２）可知，电压极限圆圆心位置由电机本体

参数决定，因电压利用率降低，电压极限值ｕｓ减小，

最大电角速度 ωｅ降低，电压极限圆最小半径增大。

五桥臂驱动下，除电压、电流极限圆新增限制外，

弱磁控制策略与正常六桥臂一致。

第３１节对弱磁基本原理和弱磁轨迹进行了详

细分析，电压闭环反馈弱磁法中常见方法有负 ｉｄ补
偿弱磁法与定子电流超前角弱磁法；负 ｉｄ补偿弱磁

控制中电压参考电压矢量的模与限制电压比较后的

弱磁控制量先计算ｉｄ，再根据电流限制计算 ｉｑ，导

致ｄ轴电流的变化先于 ｑ轴电流；电流超前角弱磁

控制根据电流限制与定子电流超前角同时给定 ｉｄ和

ｉｑ，可实现ｄｑ轴电流的同时控制且计算量较小，故

本文采用电流超前角弱磁控制［１０］。

根据表贴式永磁同步电机的工作原理，当电机

转速达基速 ωＡ时，电流圆达极限值 ｉｓ＝ｉｓｍａｘ，转速

进一步升高进入弱磁Ｉ区时，电流轨迹沿弧线ＡＢ运

行，此时电流矢量逆时针旋转，与纵轴存在角度差，

定子该角度为电流超前角γｌｅａｄ，如图６所示。

图６　定子电流矢量轨迹

弱磁 Ｉ区内，ｉｄ随转速升高负向增加削弱气隙

磁链，保持ｕｓ＝ｕｓｍａｘ不变，在这一过程中 ｉｄ、ｉｑ由

ｉｓｍａｘ和γｌｅａｄ计算得出，这样的过程称为超前角弱磁控
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制。ｄｑ轴参考电流计算公式如：

ｉｄ ＝ｉｓｍａｘｓｉｎγｌｅａｄ
ｉｑ ＝ｉｓｍａｘｓｉｎγ

{
ｌｅａｄ

（１５）

如图７所示，对表贴式电机在恒转矩区采用 ｉｄ
＝０控制策略，此时超前角 γｌｅａｄ＝０，从恒转矩区进

入弱磁Ｉ区时可省略切换开关，较为平滑进入弱磁

控制；进入弱磁Ｉ区后，根据α－β子平面参考电压

与限制电压的比较值经ＰＩ控制器后得到超前角γｌｅａｄ，

与电流ｉｓ计算得到ｄｑ轴电流给定值。

图７　双三相电机电流超前角弱磁控制框图

４　实验验证

为验证本文提出控制策略的可行性，在一台隐

极式双三相永磁同步电机上进行实验验证，电机参

数 见 表 １，控 制 器 采 用 意 法 半 导 体 公 司

ＳＴＭ３２Ｈ７２３ＺＧＴ６芯片，实验平台如图８所示。

表１　实验电机参数

参数 参数值
额定电压Ｕｄｃ／Ｖ ８０
额定电流Ｉｓ／Ａ ８

额定负载ＴＬ／（Ｎ獉ｍ） ７２７
定子绕组电阻Ｒｓ／Ω ０７

定子绕组基波直轴电感Ｌｄ／ｍＨ １２
定子绕组基波交轴电感Ｌｑ／ｍＨ １２

定子绕组谐波电感Ｌｓ／ｍＨ ０５
永磁体磁链ψｆ／Ｗｂ ００６

极对数ｐｎ ５
转动惯量Ｊ／（ｋｇ獉ｍ２） ０００１
额定转速ｎｏ／（ｒ／ｍｉｎ） ５００

图８　实验平台

　　目标电机六桥臂正常驱动下最高转速 ｎｏｍａｘ＝
１３７８ｒ／ｍｉｎ，ＣＸ共桥臂驱动时最高转速仍大于额定

转速，故ＣＸ模式下可运行于５００ｒ／ｍｉｎ。根据弱磁

扩速比公式计算，当ｉｄ＝－５Ａ时，电机最大转速可

提升为１１倍；理论计算可知实验电机的弱磁扩速

范围较窄，但并不影响本文弱磁理论的研究。

为验证前文所述电流超前角弱磁控制有效性，

在相同工况下，分别进行空载与带载１８Ｎｍ实验，

给定转速由５００ｒ／ｍｉｎ提升至５５０ｒ／ｍｉｎ。
图９比较了空载和轻载运行弱磁时的ｄｑ轴电流

波形。图９（ａ）为空载情况下弱磁升速过程中的 ｄｑ
轴电流；当转速指令增加时，反电动势增加并超过

极限电压值，经弱磁环后令 ｄ轴电流负向增加削弱

气隙磁通，降低反电动势以提升转速。电机经历约

１５３ｓ，ｄ轴电流较为平稳的负向增加至 －５Ａ。图９
（ｂ）为轻载情况下弱磁升速过程中的 ｄｑ轴电流；外

界工况和ＰＩ参数一致，轻载运行的电流谐波大于空

载，ｄ轴电流历时约３７８ｓ达目标值，弱磁的响应速

度慢于空载情况。
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图９　弱磁升速时ｄｑ轴电流实验波形

图１０对比了空载和轻载运行弱磁升速的Ａ相相

电流与转速波形，可看出本文提出的控制策略转速

跟踪能力较强；因ｄｑ轴电流给定由超前角 γｌｅａｄ和转

速环ＰＩ输出ｉｓ得出，从电流响应角度，ｄｑ轴电流可

实现同步调节，且可从恒转矩区平滑切换弱磁 Ｉ区。
图１０（ａ）为空载情况的 Ａ相相电流，恒功率区运行

时相电流幅值很小，进入弱磁 Ｉ区后，随着 ｄ轴电

流逐渐负向增加，相电流幅值增大。图１０（ｂ）为轻

载运行的Ａ相相电流，恒功率运行时相电流幅值约

为２Ａ，因 ｉｓ＜ｉｓｍａｘ，始终运行在电流极限圆内，可

在输出转矩不变前提下实现弱磁升速。

图１０　弱磁升速时相电流和转速实验波形

５　结　论

本文针对五桥臂逆变器驱动双三相电机系统，

首先阐述弱磁控制基本原理，对弱磁区域进行划分，

并分析ＣＸ共桥臂模式对电压、电流极限圆的影响，

提出一种电流超前角弱磁策略，该控制策略算法简

洁，可实现ｄｑ轴电流同步调节。实验结果验证了提

出策略的正确性和可行性。
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基于模拟退火粒子群算法的永磁同步电机参数辨识方法
张　聪，马国梁

（南京理工大学 能源与动力工程学院，江苏 南京 ２１００１８）

摘　要：针对常规粒子群算法在参数辨识中精度和效率较低的问题，提出一种自适应模拟退火粒子群优化算法，用

于辨识永磁同步电机的参数。在常规粒子群优化算法中引入模拟退火算法中的 Ｍｅｔｒｏｐｏｌｉｓ准则，构造了每个粒子的

位置矢量退火算法适应度函数，以扩大搜索范围，避免粒子陷入局部最优。仿真结果表明，相比于常规粒子群算

法，模拟退火粒子群算法具有更高的辨识效率和辨识精度。
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０　引　言

永磁同步电机（ＰｅｒｍａｎｅｎｔＭａｇｎｅｔＳｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓＭｏ
ｔｏｒ，ＰＭＳＭ）是一种由永磁体提供励磁，无需励磁电

流，没有励磁损耗的一种结构较为简单，效率更高的

同步电机。ＰＭＳＭ目前在航空航天、船舶制造、新能

源汽车制造、机器人等领域具有广阔的应用前景［１２］。

ＰＭＳＭ具有多变量、强耦合、非线性等特点。

建立精确的数学模型可以提高 ＰＭＳＭ控制系统的稳

定性和动态反应速度。ＰＭＳＭ电机模型主要包括：

电枢电阻、同步电感、永磁体磁链。由于在电机运

行中，电机受到温度、磁通饱和度、死区效应、非

线性等因素的影响从而导致电机参数出现失真，波

动等情况［３］。因此，如何辨识出更为准确的电机参

数成为当前研究的热点问题。

目前，常用的电机参数辨识方法主要分为两大

类，即在线参数辨识［４］方法和离线参数辨识［５］方法。

其中离线参数辨识方法包括：伏安法、最优化方法、

阶跃响应法等。在线参数辨识方法在实际应用中可能

受到各种干扰因素的影响，同时需要在保证实时性的

条件下尽可能提高参数辨识的精度［６］，这对于参数辨

识方法的要求过高。而离线参数辨识方法可以对实验

数据进行集中处理，并采用专门的辨识实验和计算过

程，因此能够获得较高精度的模型参数估计值［７］。
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文献［８］提出了一种融合小生境技术的改进细菌

觅食算法，采取基于小生境技术的多种群并行搜索策

略对电机参数进行辨识，提高了算法的全局搜索能力

和局部寻优精度。文献［９］提出了一种基于扩展卡尔

曼滤波的方法，对电机的电阻和电感进行在线辨识并

在模型中实时更新，提高了算法的参数鲁棒性。文献

［１０］提出了一种基于阶跃响应方法的离线参数辨识方

法，将系统参数辨识问题转换为阶跃响应数据的拟合

问题，通过采用ＤＥ算法进行优化，有效提高参数辨

识的准确性。文献［１１］提出了一种基于ｉｎｆｏｒｍｅｒ的永

磁同步电机离线参数辨识方法，相比于传统辨识方

法，该方法使用深度学习模型，通过采集到大量的数

据，并对输入输出参数之间的关系进行数学拟合，消

除了传统算法需要建立精确模型的难点，给出了它们

之间近似的数学关系，提供了更为准确的辨识结果。

文献［１２］提出了一种提出基于改进遗传算法的参数辨

识方法同时对电阻、ｄ轴电感、ｑ轴电感和永磁体磁

链四个参数进行辨识，可有效对遗传算法的收敛速度

过慢，容易陷入局部最优等问题进行改善，提高了系

统的参数稳定性。文献［１３］中使用了传统伏安法辨识

了电机定子电阻，优化了电机参数辨识流程，提高了

电机的效率。

粒子群优化（ＰＳＯ）算法是一种由 Ｊ．Ｋｅｎｎｅｄｙ和
Ｒ．Ｃ．Ｅｂｅｒｈａｒｔ等于１９９５年开发的算法［１４］。该算法

有简单易实现、全局寻优能力强的优势，且不需要

目标函数的梯度信息。然而，该算法也存在一些缺

点，例如：对于高维、复杂的优化问题，该算法收

敛速度可能较慢，算法参数的选择对性能影响较大。

本文针对以上缺点，提出了一种基于结合模拟退火

与粒子群优化的算法的参数辨识方法。通过在粒子

群优化算法中引入模拟退火的策略，可以使粒子群

优化算法在粒子种群的搜索过程中接受所有可能的

解，提高了种群的多样性，提高了求解的迭代速度

和求解精度，克服粒子群优化算法可能存在的收敛

速度慢和易陷入局部最优解的缺点。利用模拟退火

粒子群优化算法对 ＰＭＳＭ的电感、电阻、定子磁链

等参数进行辨识并通过 Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ进行仿真验

证，证明了算法的有效性。

１　ＰＭＳＭ数学模型

为方便研究，本文忽略了 ＰＭＳＭ中的一些次要

因素，对ＰＭＳＭ作如下假设：

（１）永磁同步电机的定子绕组采用星形联结，同

时三相绕组空间对称分布，且三相相位间互差１２０°；
（２）　电机永磁体磁动势正弦；

（３）不考虑永磁体与内壁的阻尼作用，假设摩

擦系数为 ０。
在ｄｑ旋转坐标系下的永磁同步电机电压方程为

ｕｄ ＝Ｒｉｄ＋Ｌｄ
ｄｉｄ
ｄｔ－ωｅＬｑｉｑ

ｕｑ ＝Ｒｉｑ＋Ｌｑ
ｄｉｑ
ｄｔ＋ωｅＬｄｉｄ＋ωｅψ

}
ｆ

（１）

式中，ｕｄ、ｕｑ为直轴和交轴定子电压分量（Ｖ）；ｉｄ、ｉｑ
为直轴和交轴定子电流分量（Ａ）；ωｅ为电机输出转

速；Ｒ为电枢电阻（Ω），Ｌｄ、Ｌｑ分别为直轴和交轴电

感（Ｈ），ψｆ为永磁体磁链（Ｗｂ）。
转矩方程为

Ｔｅ＝
３
２ｐ（ψｆｉｑ＋（Ｌｄ－Ｌｑ）ｉｄｉｑ） （２）

式中，ｐ为磁极对数，Ｔｅ为电机输出转矩。

本文所使用的电机为表贴式永磁同步电机，直

轴和交轴同步电感相等，即 Ｌｄ ＝Ｌｑ ＝Ｌ，因此式

（２）转矩方程可简化为

Ｔｅ＝
３
２ｐψｆｉｑ （３）

同理，式（１）也可以简化为

ｕｄ ＝Ｒｉｄ＋Ｌ
ｄｉｄ
ｄｔ－ωｅＬｉｑ

ｕｑ ＝Ｒｉｑ＋Ｌ
ｄｉｑ
ｄｔ＋ωｅＬｉｄ＋ωｅψ

{
ｆ

（４）

联立式 （３）、式（４）并采用一阶欧拉前向离散化

可得电机一阶离散数学模型为

ｕｄ（ｋ）＝
Ｔｓ
Ｌ（ｉｄ（ｋ）－ｉｄ（ｋ－１））＋

Ｒｉｄ（ｋ）－ωｅ（ｋ）Ｌｉｑ（ｋ）

Ｔｅ（ｋ）＝１５ｐψｆｉｑ（ｋ）

ｕｑ（ｋ）＝
Ｔｓ
Ｌ（ｉｑ（ｋ）－ｉｑ（ｋ－１））＋

Ｒｉｑ（ｋ）＋ωｅ（ｋ）Ｌｉｄ（ｋ）＋ωｅ（ｋ）ψ















ｆ

（５）

式中，Ｔｓ为控制周期，ｉｄ（ｋ）、ｉｑ（ｋ）为ｋ时刻的直轴

与交轴电流，ｉｄ（ｋ－１）、ｉｑ（ｋ－１）为ｋ－１时刻的直

轴与交轴电流，ｕｄ（ｋ）、ｕｑ（ｋ）为 ｋ时刻的直轴与交

轴电压，ωｅ（ｋ）为 ｋ时刻的输出转速，Ｔｅ（ｋ）为 ｋ时
刻的输出转矩。

２　模拟退火粒子群优化算法

２１　粒子群优化算法

粒子群优化（ＰａｒｔｉｃｌｅＳｗａｒｍＯｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ，ＰＳＯ）
算法的灵感源于对鸟类觅食的研究，其基本思想是

通过模拟一个大种群中不同个体之间的协作配合与
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信息交换，从而不断逼近并得出问题的最优解。粒

子群优化算法设计了一种不考虑质量的粒子，这种

粒子只有两种属性：速度和位置。这里的“速度”和

“位置”并不是传统物理学意义上的速度和位置，而

是算法中用于搜索空间内最优解的抽象概念。“位

置”代表解在搜索空间中的坐标；而“速度”则是指

粒子在搜索空间更新位置的一个向量，代表解每次

迭代移动的方向和移动步长。种群中的每个粒子都

会根据自身所探索到的个体最优解与整个种群所有

个体共同确定的全局最优解，来动态调整自身的速

度与位置，从而不断逼近最优解。在粒子群优化算

法中，更新粒子的速度和位置是非常关键的两个步

骤，粒子的速度和位置随着迭代次数的增加不断进

行迭代以逼近全局最优解。

粒子速度迭代公式为

Ｖ
ｉ
（ｋ＋１）＝ωＶｉ（ｋ）＋ｃ１ｒａｎｄｎ（ｐｂｅｓｔｉ－ｘｉ（ｋ））＋

ｃ２ｒａｎｄｎ（ｇｂｅｓｔｉ－ｘｉ（ｋ）） （６）
位置迭代公式为

ｘｉ（ｋ＋１）＝ｘｉ（ｋ）＋Ｖｉ（ｋ＋１） （７）
公式（６）和（７）中，ｐｂｅｓｔｉ为粒子在ｋ时刻的最优速度，

即当前最优速度，ｇｂｅｓｔｉ为粒子从０时刻到ｋ时刻内所

有时刻的最优速度，即全局最优速度，Ｖｉ（ｋ）为ｋ时刻

的粒子速度，Ｖｉ（ｋ＋１）为下一时刻的粒子速度，ｘｉ（ｋ）
为粒子当前的位置，ｒａｎｄｎ为［０，１］之间产生的随机

数，ω为惯性权重，ｃ１、ｃ２为学习因子。

在式（７）中，速度和位置矢量按照物理学规律

是不可相加的。但是在粒子群优化算法中，位置和

速度通常被表示为多维向量，每个维度对应搜索空

间中的一个坐标轴。位置和速度的相加操作实际上

是对应维度上的数值相加，而不是物理意义上的矢

量相加。这种相加操作在算法中是合理的，因为它

允许粒子根据当前的速度向量在搜索空间中移动，

从而探索不同的潜在解。

２２　模拟退火算法

模拟退火算法（ＳｉｍｕｌａｔｅＡｎｎｅａｌＡｒｉｔｈｍｅｔｉｃ，ＳＡＡ）
是一种通用随机搜索算法，根据固体退火原理，旨在

在一个大的搜索空间内寻找最优化问题的最优解。

模拟退火算法模拟固体物质的退火过程：先升

温使粒子逐渐趋于无序化，再逐渐冷却至有序状态。

在每个温度下达到平衡，最终降至常温时达到最优

解。该算法通过模拟这一过程来寻找最优化问题的

最佳解决方案。该算法的主要计算过程为

１）初始化：设置初始温度Ｔ＝Ｔ０（保证是可达到

的最大温度），初始解Ｓ作为算法迭代的起点，迭代

次数为Ｌ，以及降温系数α。
２）对 ｋ＝１，２，３，…，Ｌ进行循环，执行以下

步骤：

ｉ）对当前解向量Ｓ进行变换（例如对其进行元素

位置互换或其他方法）产生相邻近的新解Ｓ′。
ｉｉ）计算温度的增量ΔＴ＝Ｆ（Ｓ′）－Ｆ（Ｓ），其中

Ｆ（Ｓ）为综合评价函数。

ｉｉｉ）判断ΔＴ的值：如果 ΔＴ＜０，即新解更优，

则接受Ｓ′作为新的当前解；如果 ΔＴ＞０，以概率

ｅｘｐ（－ΔＴＴ）接受Ｓ′作为新的当前解。这个概率随着

温度Ｔ的降低而减小。因此，在算法初期，接受劣

解的概率较高，有助于算法跳出局部最优解；而在

算法后期，接受劣解的概率较低，有助于算法收敛

到最优解。

３）判断是否满足终止条件：设定一个阈值，当

连续若干次迭代后目标函数值没有大于阈值时，可

以终止算法。如果达到上述终止条件，则立即停止

迭代，将当前解作为全局最优解输出。

４）如果不满足终止条件，则降温，即将上一时

刻迭代的温度Ｔ＝Ｔ（ｋ－１）乘以降温系数α得到新

时刻迭代的温度 Ｔ＝Ｔ（ｋ），然后返回步骤２）继续

执行迭代。

２３　模拟退火粒子群算法

模拟 退 火 粒 子 群 （ＳｉｍｕｌａｔｅＡｎｎｅａｌｅｄＰａｒｔｉｃｌｅ
ＳｗａｒｍＯｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ，ＳＡＰＳＯ）算法是指：在 ＰＳＯ算法

中，引入模拟退火的思想，从而优化速度和位置更

新过程。增强了ＰＳＯ算法的全局搜索能力。改进算

法的核心部分是采用Ｍｅｔｒｏｐｏｌｉｓ准则，即在给定的温

度Ｔ的条件下，设定当前状态为 ｉ，由 ｉ演化出新状

态ｊ，对应的能量分别为Ｅｉ和Ｅｊ。比较Ｅｉ和Ｅｊ的大

小，若Ｅｊ＜Ｅｉ，则以新状态ｊ代替原有状态为下一

时刻的当前状态；反之，若Ｅｊ≥Ｅｉ，则以一定概率

Ｐ来决定是否接受新状态 ｊ为下一时刻的当前状态，

其中Ｐ计算公式为

Ｐ＝ｅｘｐ（－（Ｅｊ－Ｅｉ）／Ｔ） （８）
根据Ｍｅｔｒｏｐｏｌｉｓ准则，模拟退火算法不仅接受最

优化解，并且以一定的概率接受非最优解，这有助

于提高粒子种群的多样性，防止其过早陷入局部最

优而停止迭代。退火温度随着迭代次数增加不断进

行自适应调整，使得粒子群随着温度的逐渐降低，

越来越逼近于全局最优解，最终达到能量最低的稳

定状态，此时输出的解便是全局最优解。这种结合

提高了ＰＳＯ算法在搜索过程的灵活性，增加了搜索
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得到全局最优解的概率。

３　模拟退火粒子群参数辨识

３１　参数辨识数学模型

由于 ＰＭＳＭ模型已知，则 ＰＭＳＭ参数辨识问题

即可以看作是一个参数优化问题。

根据式（５）可知，待辨识的参数有 Ｌ、Ｒ、ψｆ。式

（５）为３个相互独立的方程，存在三个辨识参数 Ｌ、
Ｒ、ψｆ，故式（５）为满秩方程，算法可以收敛，因此

建立电机参数辨识数学模型为

ｕ^ｄ（ｋ）＝
Ｔｓ
Ｌ^
（ｉｄ（ｋ）－ｉｄ（ｋ－１））＋

Ｒ^ｉｄ（ｋ）－ωｅ（ｋ）Ｌ^ｉｑ（ｋ）

Ｔ^ｅ（ｋ）＝１５ｐψ^ｆｉｑ（ｋ）

ｕ^ｑ（ｋ）＝
Ｔｓ
Ｌ^
（ｉｑ（ｋ）－ｉｑ（ｋ－１））＋

Ｒ^ｉｑ（ｋ）＋ωｅ（ｋ）Ｌ^ｉｄ（ｋ）＋

ωｅ（ｋ）ψ^





















ｆ

（９）

式中，^ｕｄ（ｋ）、^ｕｑ（ｋ）、Ｔ^ｅ（ｋ）是通过参数辨识计算得

到的值，Ｌ^、ψ^ｆ、Ｒ^为通过算法迭代得到的参数，Ｔｓ为
控制时间，ｐ为磁极对数，其余均为测量得到的参数。

将辨识出的参数 Ｌ^、Ｒ^、ψ^ｆ代入式（９）中，计算得

到ｋ时刻的动态输出参数的估计值为 ｕ^ｄ、ｕ^ｑ、Ｔ^ｅ，
同时测量得到ｋ时刻的电机输出参数为ｕｄ、ｕｑ、Ｔｅ，
把二者对应参数之间差的平方的和作为判断算法结

果准确度的标准。故定义算法的适应度函数为

ｈ（ｘ）＝∑ａ１（^ｕｄ（ｋ）－ｕｄ（ｋ））２＋
ａ２（^ｕｑ（ｋ）－ｕｑ（ｋ））

２＋ａ３（Ｔ^ｅ（ｋ）－Ｔｅ（ｋ））
２

（１０）
式中，ａ１、ａ２、ａ３分别为权重系数，ｘ＝［ｘ１，ｘ２，ｘ３］

Ｔ，

ｘ１ ＝ｕｄ（ｋ）、ｘ１＝ｕｑ（ｋ）、ｘ３＝Ｔｅ（ｋ），其中ｕｄ（ｋ）、
ｕｑ（ｋ）、Ｔｅ（ｋ）是 ｋ时刻的测量值，ｕ^ｄ（ｋ）、ｕ^ｑ（ｋ）、

Ｔ^ｅ（ｋ）是通过参数辨识计算得到的值。

参数辨识框图如图１所示：

图１　参数辨识框图

３２　参数辨识步骤

模拟退火粒子群优化算法对永磁同步电机参数

辨识的步骤如下：

（１）初始化算法参数，获取输出转矩 Ｔｅ，输出

转速ωｅ，直轴、交轴电压ｕｄ、ｕｑ及电流ｉｄ、ｉｑ，这

五个量为可测量值，保证了电机参数辨识的准确性；

（２）为保证结果尽可能精确，种群数量需要足

够大；因此随机产生１００个粒子的种群Ｐ＝（θ１，θ２，
…θｍ，…，θＮ），Ｎ＝１００，θｍ ＝（Ｌ，Ｒ，ψｆ）

Ｔ为待辨识参

数向量，θｍ维数等于３，最大迭代次数Ｇ设置为１００
次，并确定式（１０）适应度函数中的权重系数 ａ１、
ａ２、ａ３，本文中取ａ３；

（３）设定待辨识参数 Ｌ、Ｒ、ψｆ的取值范围，随

机初始化粒子的位置和速度，随机初始化式（６）中
的学习因子ｃ１、ｃ２和惯性权重ω，ｃ１、ｃ２取值范围为

［１，２］，ω的取值范围为［０，１］；
（４）根据式（１０）求解得到种群中每个粒子的适

应度ｈ（ｘｉ），记录每个粒子的当前位置Ｐｉｄ，全局最

优位置Ｐｐｄ，并记录该粒子所对应的适应度 ｈ（Ｐｉｄ）
和ｈ（Ｐｐｄ）的值；

（５）根据全局最优适应度计算得到模拟退火算

法初始温度Ｔ＝ｈ（Ｐｐｄ）；
（６）计算每次迭代时当前温度 Ｔ条件下每个粒

子的位置矢量退火算法适应度 ｈＳＡ（Ｐｉｄ），根据步骤

（４）计算得到的ｈ（Ｐｉｄ）作为式（８）中的能量状态 Ｅｉ，
进而求得粒子接受新状态的概率Ｐｉ及所有粒子接受

新状态的概率之和∑
Ｎ

ｉ＝１
Ｐｉ，将此二者的比值定义为

ｈＳＡ（Ｐｉｄ），即ｈＳＡ（Ｐｉｄ）计算公式为

ｈＳＡ（Ｐｉｄ）＝
ｅ－
ｈ（Ｐｉｄ）－ｈ（Ｐｐｄ）

Ｔ

∑
Ｎ

ｉ＝１
ｅ－
ｈ（Ｐｉｄ）－ｈ（Ｐｐｄ）

Ｔ

（１１）

（７）从个体最优位置Ｐｉｄ中选择一个代替全局最

优Ｐｐｄ，记为Ｐｒｄ；选择Ｐｒｄ的方法为：根据式（１１）
计算得到的退火算法适应度 ｈＳＡ（Ｐｉｄ），采用概率的

方法从种群中选择 ｊ个适应度表现良好的个体，利

用ｈＳＡ（Ｐｉｄ）计算ｊ个粒子的累积被选择的概率：

ｃｏｍｈ（ｊ）＝∑
ｊ

ｉ＝１
ｈＳＡ（Ｐｉｄ） （１２）

根据式（１２）得到的累积概率 ｃｏｍｈ（ｊ），选用其

中满足条件：ｃｏｍｈ（ｒ－１）＜ｐＢｅｔ＜ｃｏｍｈ（ｒ）的第ｒ
个粒子的最优位置Ｐｒｄ代替全局最优位置Ｐｐｄ，其中

ｐＢｅｔ为［０，１］之间产生的随机数；

（８）使用步骤 ７）得到的 Ｐｒｄ替换式 （６）中的

ｇｂｅｓｔｉ，并更新各粒子的速度和位置，根据式（１０）
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计算每个粒子的最新适应度，判断是否用最新适应

度的解代替种群最优位置；

（９）退火。每次退火温度更新为Ｔ（ｋ），Ｔ（ｋ）＝
σＴ（ｋ－１），式中σ为惯性退火常数，初次迭代时在

［０，１］范围内随机产生；

（１０）确定是否达到最大迭代次数或者该次迭代

最新适应度是否满足ｈ（Ｐｒｄ）＜１０
－６。如果不满足以

上条件，则返回到第（４）步，继续迭代；如果满足

以上条件，则退出迭代过程。

４　仿真与分析

为了验证本文所提模拟退火粒子群算法的准确

性，本文将在永磁同步电机矢量控制模型的基础下，

使用上述算法在 Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ中进行仿真实验，

所建立的参数辨识模型如图２所示，采样周期设置

为０５ｓ，对图２所示模型参数设置如表１所示。

图２　ＳＡＰＳＯ算法参数辨识模型

图２中 ωｒｅｆ为电机输入额定转速，Ｖｄｃ为电机输

入额定电压。

图３为ＳＡＰＳＯ算法、ＰＳＯ算法、ＳＡ算法最优适

应度变化曲线。

图３　最优适应度函数变化曲线

为了保证参数辨识结果的准确性，避免一次实

验结果的偶然性，本文对于各参数初始值分别取两

个不同的数值，电阻 Ｒ的初始值分别取 ０８３Ω和

０４１Ω，电感Ｌ的初始值分别取０００３Ｈ和００００２５
Ｈ，磁链ψｆ的初始值分别取００３１Ｗｂ和０００２Ｗｂ，

分别得到相应的参数辨识结果曲线。

表１　ＰＭＳＭ参数设置

参数 参数值

Ｖｄｃ／Ｖ ２２０

ωｒｅｆ／（ｒ／ｍｉｎ） ５００

ｐ ４

Ｒ／Ω ０６

Ｌ／Ｈ ０００１

ψｆ／Ｗｂ ００１５

　　根据图４、图６、图８所示辨识曲线得到如表２
所示的参数辨识结果。

根据图５、图７、图９所示辨识曲线得到如表３
所示的参数辨识结果。

根据表２和表３的参数辨识结果可知，相比于

传统粒子群优化算法和模拟退火算法，本文所提的

自适应模拟退火粒子群算法参数辨识精度更高，误

差更小。根据图３最优适应度变化可知，模拟退火

粒子群算法相比于传统粒子群算法和模拟退火算法，

迭代速度更快。根据图４－图９三种算法在两种不同

的初始条件下的迭代结果可知，模拟退火粒子群算

法辨识精度更高。同时也可看出，当辨识初始值更

接近实际参数时，迭代速度更高。由于模拟退火算

法和传统粒子群算法容易陷入局部最优，因此辨识

误差更大。而模拟退火粒子群优化算法则克服了这

一缺点，当参数有可能趋于局部最优时，扩大种群

数量，对参数辨识结果进行校正，减小了辨识误差。

图４　电阻辨识初值为０８３Ω参数辨识曲线对比

图５　电阻辨识初值为０４１Ω参数辨识曲线对比

·２２·
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图６　电感辨识初值为０００３Ｈ参数辨识曲线对比

图７　电感辨识初值为００００２５Ｈ参数辨识曲线对比

图８　磁链参数辨识初值００３１Ｗｂ辨识曲线对比

图９　磁链参数辨识初值０００２Ｗｂ辨识曲线对比

表２　根据图４、图６、图８所示参数辨识结果对比

算法 真实值 标准ＰＳＯ算法 ＳＡＰＳＯ算法 ＳＡ算法

Ｒ／Ω
参数误差

０６
０％

０６０１０２
０１７％

０６００４４
００７％

０６００９４
０１６％

Ｌ／Ｈ

参数误差

０００１
０％

０００１００１５
０１５％

０００１００１１
０１１％

０００１００２４
０２４％

ψｆ／Ｗｂ

参数误差

００１５
０％

００１５０２３
０１５％

００１４９８５
０１％

００１５０３
０２％

表３　根据图５、图７、图９所示参数辨识结果对比

算法 真实值 标准ＰＳＯ算法 ＳＡＰＳＯ算法 ＳＡ算法
Ｒ／Ω

参数误差

０６
０％

０５９８８１
０２％

０５９９３５
０１１％

０６００８４
０１４％

Ｌ／Ｈ

参数误差

０００１
０％

０００１００１５
０１５％

０００１００１４
０１４％

０００１００４５
０４５％

ψｆ／Ｗｂ

参数误差

００１５
０％

００１５０１８４
０１２％

００１４８７３２
０１１％

００１５０３６
０２４％

５　结　论

本文提出一种基于模拟退火粒子群优化算法，

使用该方法对永磁同步电机参数辨识方法。相比于

传统ＰＳＯ算法和 ＳＡ算法，ＳＡＰＳＯ算法在辨识多个

参数情况下精度更高，迭代速度更快，参数辨识误

差更小。本文所设计的 Ｍａｔｌａｂ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ参数辨识模

型也证明了本文提出的 ＳＡＰＳＯ算法的可行性，为后

续进一步研究提供了实验依据。
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双气隙磁场调制式永磁电机气隙磁场仿真
分析与优化设计

贾海媛，王　刚
（内蒙古工业大学 电力学院，呼和浩特 ０１００８０）

摘　要：磁场调制式永磁电机通过磁场调制效应实现恒定转矩的输出，具有转矩密度高的优点，本文介绍了该类型

电机的工作原理及磁场调制过程，对磁场调制式永磁电机在不同弧长的调制单元的调制效应进行了仿真分析，研究

了不同弧长系数时电机的空载反电势及最大转矩。得到了调制单元弧长系数一般可取为０４～０７的结论，并对弧长

系数为０２、０５５和０８的空载反电势及最大转矩进行了对比分析，对比结果表明，当弧长系数为０５５时，其空载

反电势较弧长系数为０２和０８时分别增大了９４％和３２％，其低速转子最大转矩较弧长系数为０２和０８时分别

增大了１０７％和５４５％。该研究对磁场调制式永磁电机的设计具有一定指导意义。

关键词：永磁电机；磁场调制；气隙磁场；弧长系数；有限元分析
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０　引　言

磁场调制式永磁电机是基于磁场调制效应发展形

成的一种新型电机。磁场调制效应自２００１年由英国

的Ｋ．Ａｔａｌｌａｈ和 Ｄ．Ｈｏｗｅ教授［１］提出来就引起了广

大学者的关注，随着新能源发电、新能源汽车、新一

代推进系统等新兴行业的发展，对电机转矩密度性能

要求越来越高，通过单纯提高电机电、磁负荷已经无

法满足转矩密度的要求，而磁场调制式永磁电机能够

很好地解决这一瓶颈问题，所以磁场调制式永磁电机

在转矩密度要求较高的应用场景，如船舶推进、风力

发电、电动汽车、航空航天等领域具有极广的应用前
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景，也是近年来国内外电机领域的研究热点。

磁场调制式永磁电机根据磁齿根据永磁齿轮与永

磁电机的复合形式，可以做成三层气隙，双层气隙和

单层气隙电机，不同形式的电机在不同场合均得到了

一定的应用。华中科技大学曲荣海团队从物理结构上

将磁场调制永磁电机与磁通反向、开关磁阻和横向磁

通电机联系了起来，并针对磁场调制电机的转矩密

度、功率因数、过载能力等多项关键电磁性能提出了

诸如双定子切向励磁游标永磁电机、永磁体均布形磁

通反向电机、多磁导谐波游标永磁电机等拓扑结

构［２４］。除旋转电机外，磁场调制效应也被用于直线

电机、弧线电机等电机中［５６］，随着不同结构磁场调

制式永磁电机的提出，其设计方法、理论分析方法也

在不断完善，东南大学程明教授提出了电机气隙磁场

调制统一理论［７］，将磁场调制现象普遍化和统一化，

为磁场调制型永磁电机的分析提供了理论支持。

本文针对双气隙磁场调制式永磁电机，首先仿

真分析了其磁场调制过程，并对不同弧长的调制单

元调制效应进行了分析，最终确定了调制单元弧长

选取范围，并选取范围内和范围外取值，对其空载

反电势及低速转子最大转矩进行了对比分析，为双

气隙磁场调制式永磁电机的设计提供参考。

１　磁场调制式永磁电机工作原理

双气隙磁场调制式永磁电机主要由高速转子、

低速转子和定子组成，其结构图如图１所示。由图１
可以看出，高速转子由少极的永磁体组成，低速转

子由间隔的导磁的调制块组成，而定子由定子铁心、

绕组和多极的永磁体组成。

图１　双气隙磁场调制式永磁电机结构图

从整体结构来看，双气隙磁场调制式永磁电机

就是将磁齿轮置于内转子电机内，并利用永磁电机

的定子铁心替代磁齿轮的外层磁轭，从而实现磁齿

轮与永磁电机在电磁和机械方面的复合。

双气隙磁场调制式永磁电机利用调制块进行磁

场调制，实现高速转子和低速转子之间的转矩传递，

由文献［８］可知，由高速转子或低速转子永磁体产

生的气隙磁场的空间谐波次数和旋转速度分别如式

（１）和式（２）所示。

ｐｍ，ｋ ＝ ｍｐ＋ｋｎｓ （１）

Ωｍ，ｋ ＝
ｍｐ

ｍｐ＋ｋｎｓ
Ωｒ （２）

（ｍ＝１，３，５，…，∞，ｋ＝０，±１，±２，±３，…）
式中，ｐ为永磁转子的极对数，ｎｓ为永磁转子的极对

数，Ωｒ为永磁转子的同步转速。为了在不同转速下

传递转矩，外层永磁体的极对数必须等于 ｐｍ，ｋ，当

ｍ＝１，ｋ＝－１时可以获得最大的空间谐波。

当调制块静止时，外转子的转速为

Ω＝ ｐ
ｐ－ｎｓ

Ωｒ （３）

此时的速比为

Ｇｒ＝
ｐ－ｎｓ
ｐ （４）

当外层永磁体静止时，调制块的转速为

Ω＝ｐｎｓ
Ωｒ （５）

此时的速比为

Ｇｒ＝
ｎｓ
ｐ （６）

对于原型样机方案，其主要参数如表 １所示。

由表１可知，该电机的速比为１１５，此时电机的高

速转子的转速是低速转子转速的１１５倍，低速转子

以１１５的倍数放大高速转子的转矩，实现低速大转

矩输出。

表１　电机参数

参数 参数值

功率／ｋＷ ２
相数 ３

定子外径／ｍｍ ２２４
定子永磁体牌号 ４２ＵＨ

定子永磁体极对数 ２１
定子永磁体厚度／ｍｍ ５
定子永磁体充磁方向 径向

内转子内径／ｍｍ ４０
内转子永磁体牌号 ４２ＵＨ

内转子极对数 ２
内转子永磁体厚度／ｍｍ １０
内转子永磁体充磁方向 径向

内转子额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ２３００
外转子外径／ｍｍ １４２
外转子极对数 ２３

外转子额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） ２００
内气隙长度／ｍｍ ２
外气隙长度／ｍｍ １
铁心长度／ｍｍ ６５

速比 １１５
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２　磁场调制式永磁电机气隙磁场理论

与仿真分析

　　由上分析可知，内外转子的极对数不同，但通

过调制块磁场调制的作用可以输出恒定转矩，对于

双气隙磁场调制式永磁电机，可以分为５个调制过

程，即“定子永磁体 ＋定子开槽”、“定子永磁体 ＋
定子开槽＋调制单元”、“转子永磁体 ＋调制单元”、

“电枢绕组＋定子开槽”和“电枢绕组 ＋定子开槽 ＋
调制单元”五个调制过程。由于定子槽开口较小，几

乎不会对气隙磁动势的分布造成影响，因此可以不

考虑它们的磁场调制作用［７］。本文主要对 “定子永

磁体＋调制单元”和“转子永磁体 ＋调制单元”进行

分析。

根据等效磁路法，永磁体与调制单元的作用可

以看成恒定磁动势与气隙磁导的作用，从而得到电

机的气隙磁场，在进行气隙磁场分析时，需作如下

处理：

（１）忽略材料饱和效应，永磁体相对恢复磁导

率为１；
（２）以逆时针方向为旋转正方向；

（３）假设初始时刻，磁动势与磁导的波峰位置

均在定子坐标系的原点位置。

将电机沿圆周方向展开，得到永磁体磁动势圆

周分布如图２所示，其傅里叶级数形式为

图２　永磁体磁动势波形

Ｆ（θ，ｔ）＝ ∑
ｉ＝１，３，５…

Ｆｉｃｏｓ（ｉｐθ－ｉωｔ）＝

∑
ｉ＝１，３，５…

４
π
Ｂｒ
μ０μｒ
ｈｍｓｉｎ（ｉα

π
２）ｃｏｓ（ｉｐθ－ｉωｔ） （７）

式中，α为永磁体极弧系数，ｈｍ为永磁体厚度，Ｂｒ为
永磁体剩磁，μ０为真空磁导率，μｒ为永磁体相对磁导

率，ω为永磁体磁动势电角速度。

磁场调制单元由导磁部件与非导磁部件间隔组

成，其对气隙磁密的影响可以用磁导函数来表示，

其沿圆周方向的分布如图３所示，进行傅里叶分解

得到其傅里叶级数形式为

图３　调制单元气隙磁导波形

Λ（θ，ｔ）＝Λ０＋ ∑
ｋ＝１，３，５…

Λｋｃｏｓ（ｋｐｆθ－ｋωｆｔ） （８）

式中，Λ０为气隙磁导的恒定分量，ｐｆ为调制块个数，

ωｆ为调制单元电角速度。

根据磁路原理，电机气隙磁密可表示为

Ｂ（θ，ｔ）＝ ∑
ｉ＝１，３，５…

Ｆｉｃｏｓ（ｉｐθ－ｉωｔ）×

［Λ０＋ ∑
ｋ＝１，３，５…

Λｋｃｏｓ（ｋｐｆθ－ｋωｆｔ）］ （９）

２１　定子永磁体产生的气隙磁场

定子永磁体单独作用时产生的气隙磁场分别如

图４、图５所示。

图４　定子永磁体作用时外层气隙磁密
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图５　定子永磁体作用时内层气隙磁密

由图４及图５可知，当没有调制单元时，电机

外层气隙磁密主要为２１次及其奇数倍，内层气隙主

要为２１次磁密，与定子永磁体极对数相关。当引入

调制单元后，定子永磁体经过调制单元在电机内层

气隙中不仅有２１次磁密，还调制出以２次谐波为主

的其他次谐波磁密，而且外层气隙磁密受调制单元

的影响其２１次及其奇数倍磁密值增加，同时还增加

了其他次谐波磁密。

２２　高速转子永磁体产生的气隙磁场

高速转子永磁体单独作用时产生的气隙磁场分

别如图６、图７所示。

图６　高速转子永磁体作用时外层气隙磁密

由图６及图 ７可知，当高速转子永磁体单独

作用时，在没有调制单元时，电机内外层气隙磁

密主要为２次及其奇数倍，与高速转子永磁体极

对数相关。而当引入调制单元时，高速转子永磁

体经过调制单元在电机外层气隙中不仅有 ２次及

奇数倍磁密，还调制出以２１次谐波为主的其他次

谐波磁密，同样内层气隙磁密受调制单元的影响

其２次及其奇数倍磁密值增加，同时也增加了其

他次谐波磁密。

图７　高速转子永磁体作用时内层气隙磁密

由分析结果可知，调制单元的磁导调制效应不

仅改变了气隙磁场的谐波次数，同时也会改变了各

次气隙磁密值的大小。所以在实际电机设计中，可

以通过改变调制单元参数来获取或抑制某次谐波磁

场的影响，从而优化电机性能。

３　调制单元结构对气隙磁场影响分析

为了进一步分析调制单元结构对调制作用的影

响，针对不同弧长的调制单元进行了仿真分析，仿

真结果分别如图８、图９所示。

由图８可知，随着弧长系数的增加，定子永磁

体在内层气隙调制出现的２次谐波磁密先增加后减

小，其他次谐波磁密变化不大，外层气隙中２１次磁

密ｆ随之增加，４４次谐波磁密先增大后减小，其他

次谐波磁密变化不大。
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图８　定子永磁体作用时气隙磁密随弧长的变化

图９　高速转子永磁体作用时气隙磁密随弧长的变化

由图９可知，随着弧长系数的增加，高速转子

永磁体在外层气隙调制出现的２１次谐波磁密先增大

后减小，２次磁密先增大后减小，其他次谐波磁密

变化不大，内层气隙中２次磁密随着增加，其他次

谐波磁密变化不大。

综上分析，综合考虑调制单元的调制效应，弧

长系数一般可取为０４～０７。
根据所得结论分别取弧长系数为０２、０５５和

０８，对电机空载反电势和最大转矩进行对比，对比

结果分别如图１０、图１１所示。

由图１０可知，调制单元弧长系数不同时会影响

电机空载反电势，弧长系数分别为０２、０５５和０８
时所对应的空载反电势幅值分别为２７７３Ｖ、３０３４
Ｖ和 ２９４１Ｖ，正弦畸变率分别为 ８４％、７％和

５１％。计算可知当弧长系数为０５５时，较弧长系

数分别为 ０２和 ０８时空载反电势增大了 ９４％
和３２％。

图１０　不同弧长系数对应的空载反电势

图１１　不同弧长系数对应的低速转子转矩

由图１１可知，调制单元弧长系数不同时会影响

电机最大转矩，弧长系数分别为 ０２、０５５和 ０８
时所对应的低速转子最大转矩分别为 １７０６Ｎｍ、
１８８９Ｎｍ和 １２２３Ｎｍ。计算可知当弧长系数为

０５５时，较弧长系数分别为０２和０８时最大转矩

增大了１０７％和５４５％。

４　结　论

磁场调制式永磁电机调制单元对电机气隙磁场

的磁导调制效应不仅改变了气隙磁场的谐波次数，

同时也会改变了各次气隙磁场的大小，从而影响电

机性能。通过仿真分析确定了调制单元弧长系数的

取值范围，并选取了不同弧长的调制单元，针对其

空载反电势及低速转子最大转矩进行了对比分析，

得到以下结论：

（１）通过仿真不同弧长调制单元的调制效应，

（下转第３９页）
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基于加减运算的磁电式传感器信号调理电路设计
周应旺，应　浩，曲　鹏 ，张　磊

（南京模拟技术研究所，南京 ２１００１６）

摘　要：磁电式传感器多用于发动机转速测量，其输出信号幅值、频率与转速成正比例关系，本文介绍了一种基于

加减运算的磁电式传感器信号调理电路，分析了传感器工作原理与信号特性，设计了适合单片机信号采集的滤波、

限幅、加减运算和电压比较电路等，给出了电路参数，进行了验证试验。试验结果表明：该电路巧妙的应用加减法

电路，实现了磁电式传感器高幅值、宽频率的信号采集，信号完整性好，转换采集精度高，抗干扰能力强。

关键词：磁电式传感器；限幅电路；加减运算电路；电压比较电路；抗干扰
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０　引　言

测量转速的方法有很多，如磁电式、光电式、

霍尔元件式、接近开关式等，其中磁电式传感器将

机械能转换为电能，不需要提供电源，结构简单，

性能稳定，输出信号强，因此被广泛应用于工程实

践中［１］。中小型航空发动机转速测量多采用磁电式

传感器，该传感器输出信号波形为双极性正弦波，

其幅值、频率与转速成正比例关系，并掺杂机械振

动带来的干扰，而中小型航空发动机转速较高，可

到十几万转，导致传感器输出信号幅值较高，如果

信号直接输入采集系统会造成测量误差大，甚至损

坏采集系统，因此需要通过信号调理电路将信号转

换为适合单片机采集的标准电压信号。文献［３］～
［６］中信号转换电路一是运算放大器采用正负电源

激励，输入信号电压范围有限，并且增加了工程应

用成本；二是采用单门限比较器抗干扰能力差、无

反馈电路响应速度慢；三是输入输出信号未进行隔

离，易干扰、损坏采集系统。基于上述缺陷，本文

设计了一种只采用单电源供电的基于加减运算的磁

电式传感器信号调理电路，解决了上述问题并在工

程实践中得到了验证，提高了采集系统准确性、安

全性与可靠性。

１　磁电式传感器的工作原理

磁电式传感器是以电磁感应原理为基础，通过
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电磁相互作用产生感应电动势。磁电式传感器主要

由铁心、磁钢、音轮和感应线圈等部件组成，音轮

安装在被测对象的转子上，当转子转动时，音轮随

转子转动并切割磁力线，由于转子转动过程中磁路

磁阻不断变化，使传感器线圈内产生感应电动势，

其幅值、频率与转速成正比例关系。转速与频率的

关系如下：

ｎ＝６０ｆｚ （１）

式中，ｎ为转速，ｆ为频率，ｚ为音轮的齿数。

磁电式传感器具有很强的抗干扰能力，能够在

烟雾、油气、水汽等恶劣环境中使用，具有输出信

号强、测量范围广、维修成本低、工作过程不需要

供电、不需要润滑等优点，可用于测量曲轴、齿轮、

轮辐等转动物体转速。

２　磁电式传感器信号调理电路设计

磁电式传感器输出信号波形为双极性正弦波，

其幅值、频率与转速成正比例关系，并掺杂机械振

动带来的干扰，由此可知传感器输出的信号不是理

想的标准方波信号，不适合数字电路处理，需要调

理为适合于数字电路处理的标准方波信号。本文设

计的调理电路主要由低通滤波电路、限幅电路、加

减运算电路、电压比较电路和信号隔离电路组成，

如图１所示。

图１　磁电式传感器信号调理电路

２１　低通滤波电路

电阻Ｒ１和电容Ｃ１组成低通滤波电路，通过调整

Ｒ１和Ｃ１参数可设置低通滤波电路的截止频率，使高

频噪声快速衰减，滤除干扰信号，提高电路测量的

准确性。滤波截止频率ｆ０为

ｆ０ ＝
１

２πＲ１Ｃ１
（２）

另外电阻器Ｒ１还具有保护作用，限制输入回路

电流大小，保护电路不过流损坏。

２２　限幅电路

信号滤波处理后输入至限幅电路，限幅电路由

Ｄ１和Ｄ２两只相同型号的二极管反向并联连接构成，

当输入信号幅值高于二极管的正向导通电压时信号

幅值将被钳位，防止输入信号幅值超过器件耐压值

而损坏器件，钳位电压Ｕ１为
Ｕ１ ＝ＵＦ （３）

式中，ＵＦ为二极管导通压降。

２３　加减运算电路

加减运算电路作用是将输入信号进行加减运算，

使双极性信号转换为正极性信号。加减运算电路由

运算放大器Ｎ１和电阻器 Ｒ２～Ｒ７组成，Ｒ６与 Ｒ７采用

高精 度 电 阻 器，将 ＵＣＣ１ 分 压 后 得 到 参 考 电 压

Ｕｒｅｆ，即：

Ｕｒｅｆ＝
Ｒ７

Ｒ６＋Ｒ７
×ＵＣＣ１ （４）

根据虚短虚断原理，加减运算电路输出电压

Ｕ２为

Ｕ２ ＝（
Ｒ２＋Ｒ３
Ｒ２

×
Ｒ４

Ｒ４＋Ｒ５
）×Ｕｒｅｆ－

Ｒ３
Ｒ２
×Ｕ１（５）

由式（５）可知当电阻器 Ｒ２＝Ｒ４，Ｒ３＝Ｒ５时，
可得：

Ｕ２ ＝Ｕｒｅｆ－
Ｒ３
Ｒ２
×Ｕ１ （６）

由式（６）可知 Ｕ２的基准电压由 ０Ｖ提升到了

Ｕｒｅｆ，加减运算电路输出电压 Ｕ２等于将输入电压 Ｕ１
放大 Ｒ３／Ｒ２倍后与基准电压 Ｕｒｅｆ做加减运算，当 Ｕ１
＜０时做加法运算，得到 Ｕ２＞Ｕｒｅｆ；当 Ｕ１＞０时做

减法运算，得到 Ｕ２＜Ｕｒｅｆ；选择适当的基准电压与

放大倍数，可使电压 Ｕ２全范围内大于０。由上述可

知此加减运算电路实现了将具有双极性的输入信号

转换为只有正极性的信号输出，并且运算放大器

Ｎ１只需要正激励 ＵＣＣ２，不需要负激励，ＵＣＣ１与

ＵＣＣ２电平基准相同。运算放大器 Ｎ１的通道 Ａ用于

·０３·
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加减运算，通道 Ｂ用于基准电压跟随，减少了电

源模块和运算放大器的数量，节约了成本、缩小了

采集系统体积。

２４　电压比较电路

电压比较电路的作用是将不规则信号调理成标

准的方波信号。本文采用迟滞比较电路，迟滞比较

电路具有回环传输特性，其阀值电压随输出电压的

变化而改变，相对于单限电压比较器具有一定的阀

值宽度；引入反馈电路，可提高抗干扰能力和响应

速度。本文采用的是反相输入迟滞比较器，当输入

信号电压高于上阀值电压时输出低电平，当输入信

号电压低于下阀值电压时输出高电平。迟滞比较电

路由比较器Ｎ２和电阻器Ｒ８～Ｒ１２组成，其中 Ｒ８、Ｒ９
和Ｒ１０提供变化的阀值参考电压 Ｕ３，Ｒ１０、Ｒ１１和 Ｎ２
组成正反馈反相输入比较电路，当输入信号电压高

于上阀值电压时Ｕ４为低电平，当输入信号电压低于

下阀值电压时Ｕ４为高电平，Ｒ１２起输出上拉作用，使

Ｕ４高电平Ｕ４Ｈ等于ＵＣＣ１，Ｕ４低电平Ｕ４Ｌ等于０。
阀值参考电压Ｕ３如下：

Ｕ３ ＝
Ｒ９×Ｒ１０

Ｒ９×Ｒ１０＋Ｒ８×（Ｒ９＋Ｒ１０）
×

Ｒ８
Ｒ１０
×Ｕ２＋

Ｒ８
Ｒ９
×Ｕ( )ＣＣ１ （７）

迟滞比较器的上阀值电压ＵＴ＋如下：

ＵＴ＋ ＝
Ｒ１１

Ｒ１０＋Ｒ１１
×Ｕ３Ｈ ＋

Ｒ１０
Ｒ１０＋Ｒ１１

×Ｕ４Ｈ （８）

迟滞比较器的下门限电压ＵＴ－如下：

ＵＴ－ ＝
Ｒ１１

Ｒ１０＋Ｒ１１
×Ｕ３Ｌ＋

Ｒ１０
Ｒ１０＋Ｒ１１

×Ｕ４Ｌ （９）

由式（８）、式（９）知迟滞比较器的门限宽度

ΔＵ为

ΔＵ＝ＵＴ＋ －ＵＴ－ ＝
Ｒ１１

Ｒ１０＋Ｒ１１
×（Ｕ３Ｈ －Ｕ３Ｌ）＋

Ｒ１０
Ｒ１０＋Ｒ１１

×（Ｕ４Ｈ －Ｕ４Ｌ） （１０）

式中，Ｕ３Ｈ与Ｕ３Ｌ为阀值参考电压Ｕ３的高电平和低电

平，Ｕ４Ｈ和Ｕ４Ｌ分别为迟滞比较器输出信号Ｕ４的高电

平和低电平。调整电阻器参数，可设置上下阀值电

压和阀值宽度，阀值宽度越大，抗干扰能力越强。

２５　信号隔离电路

信号隔离电路将比较器输出信号进行隔离后输

入至单片机进行捕获，防止输入信号对采集系统的

干扰。隔离电路由高速光耦Ｎ３、电阻器Ｒ１３和Ｒ１４组
成。Ｒ１３为限流电阻，控制光耦正向输入电流大小；

Ｒ１４为输出上拉作用，使输出信号 Ｕｏｕｔ的高电平等于

ＵＤＤ，低电平等于０；当光耦前端输入高电平时光耦

不导通，输出高电平，反之输出低电平，得到标准

方波信号。ＭＣＵ的 ＩＣ捕获模块捕捉方波上升沿或

下降沿得到磁电式传感器输出信号的频率，根据式

（１）可得转速。采用高速光耦进行信号隔离，将信

号转换为适合ＭＣＵ采集的标准方波信号，避免系统

测量误差大和损坏采集系统。

３　实验验证

为了验证所提出的磁电式传感器信号调理电路

设计的有效性，使用一种某型无人直升机综合处理

与控制计算机作为测试平台进行测试，该计算机设

备用于采集发动机关键数据、旋翼系统参数和任务

执行数据，能够及时的将发动机状态、旋翼系统健

康状态、任务执行情况报告给飞行控制系统与地面

操作手，在突发情况下能够做出快速、准确反应，

保障飞行安全；该计算机设备同时进行环控系统、

旋翼刹车系统及照明系统控制。

综合处理与控制计算机中的磁电式传感器信号

调理电路参数如下：采用信号发生器 ＡＦＧ３０２１Ｃ模

拟磁电式传感器输出信号；电阻器 Ｒ１尺寸为１２１０、
阻值为４７ｋΩ±５％、功率为０５Ｗ，电容器 Ｃ１尺
寸为０６０３、容值为１０００ｐＦ±５％；电容Ｃ２～Ｃ１０起滤

波作用，Ｃ２、Ｃ５、Ｃ８为１０２ｐＦ±５％，Ｃ３、Ｃ６、Ｃ９为
１０３ｐＦ±５％，Ｃ４、Ｃ７、Ｃ１０为１０４ｐＦ±５％；二极管

Ｄ１、Ｄ２选用ＳＭＡ封装的 ＲＳ１Ａ，当正向输入电流 ＩＦ
≤１０ｍＡ时正向电压ＵＦ为０６Ｖ，最大反向工作峰值

电压ＵＲＷＭ为５０Ｖ；电阻器 Ｒ２、Ｒ４、Ｒ６、Ｒ７和 Ｒ１４尺
寸为０６０３、阻值为１０ｋΩ±１％、功率为００６３Ｗ，
电阻器 Ｒ３、Ｒ５、Ｒ８尺寸为 ０６０３、阻值为 ３０ｋΩ±
１％、功率为００６３Ｗ，电阻器Ｒ９尺寸为０６０３、阻值

为２０ｋΩ±１％、功率为００６３Ｗ，电阻器Ｒ１０尺寸为

０６０３、阻值为３３ｋΩ±１％、功率为００６３Ｗ，电阻

器Ｒ１１尺寸为 ０６０３、阻值为 １００ｋΩ±１％、功率为

００６３Ｗ，电阻器Ｒ１２尺寸为０６０３、阻值为１５ｋΩ±
１％、功率为００６３Ｗ，电阻器 Ｒ１３尺寸为０８０５、阻

值为２２０Ω±１％、功率为０１Ｗ；运算放大器Ｎ１选

用低功耗的 ＬＭ１５８，具有两组相互独立的输入输出

通道，输入信号带宽１ＭＨｚ、幅值０～＋３２Ｖ；电压

比较器Ｎ２选用低功耗的ＬＭ１９３，输入信号幅值０～
＋３６Ｖ；高速光耦 Ｎ３选用 ＨＣＰＬ０５３１，传输速率高

达１Ｍｂｉｔ／ｓ，正向电压 ＵＦ为１４５Ｖ，当正向输入电

流２５ｍＡ≥ＩＦ≥５ｍＡ时可稳定工作；ＭＣＵ选用

ＳＴＭ３２Ｆ１０３ＶＥＴ７，选择 ＰＢ６／ＴＩＭ４＿ＣＨ１做为 ＩＣ捕

获端口，软件配置 ＰＢ６为浮空输入、配置 ＴＩＭ４＿

·１３·
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ＣＨ１通道每四个上升沿捕获一次并产生中断，中断

时读取捕获数值、进行软件滤波，通过计算得到转

速值；ＵＣＣ１＝５Ｖ，ＵＣＣ２＝１２Ｖ，ＵＤＤ＝３３Ｖ。
根据上述设定的器件参数，由式（２）～式（７）分

别得到：滤波截止频率ｆ０≈３３９ｋＨｚ，钳位电压Ｕ１
的低电平Ｕ１Ｌ＝－０６Ｖ、高电平 Ｕ１Ｈ＝＋０６Ｖ，加

减运算电路的参考电压 Ｕｒｅｆ＝２５Ｖ，加减运算电路

输出电压Ｕ２ ＝２５－３×Ｕ１，根据Ｕ１可得Ｕ２的低电

平Ｕ２Ｌ＝０７Ｖ、高电平Ｕ２Ｈ＝＋４３Ｖ，使输入信号

由双极性转换为只有正极性，阀值参考电压 Ｕ３的低

电平Ｕ３Ｌ≈２４Ｖ、高电平 Ｕ３Ｈ≈３３Ｖ；迟滞比较器

的上阀值电压ＵＴ＋≈３７Ｖ、下阀值电压ＵＴ－≈１８Ｖ，
阀值宽度 ΔＵ≈１９Ｖ，比较输出信号 Ｕ４的高电平

Ｕ４Ｈ＝５Ｖ、Ｕ４Ｌ＝０Ｖ；当高速光耦导通时正向输入

电流ＩＦ≈１６ｍＡ，可稳定工作，得到隔离输出信号

Ｕｏｕｔ高电平等于３３Ｖ，低电平等于０Ｖ。
使用信号发生器模拟传感器四种典型工作特性，

得到Ｕｉｎ、Ｕ１、Ｕ２、Ｕ４和Ｕｏｕｔ的波形如下：

（１）输入正弦波信号，其电压幅值 －１Ｖ～＋１Ｖ、
频率ｆ＝１ｋＨｚ，实验波形如图２所示。

图２　Ｕｐｐ＝２Ｖ、ｆ＝１ｋＨｚ时实验波形图

（２）输入正弦波信号，其电压幅值 －１０Ｖ～＋
１０Ｖ、频率ｆ＝１ｋＨｚ，实验波形如图３所示。

图３　Ｕｐｐ＝２０Ｖ、ｆ＝１ｋＨｚ时实验波形图

·２３·
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（３）输入正弦波信号，其电压幅值 －１Ｖ～＋１Ｖ、
频率ｆ＝２０ｋＨｚ，实验波形如图４所示。

图４　Ｕｐｐ＝２Ｖ、ｆ＝２０ｋＨｚ时实验波形图

（４）输入正弦波信号，其电压幅值 －１０Ｖ～＋
１０Ｖ、频率ｆ＝２０ｋＨｚ，实验波形如图５所示。

图５　Ｕｐｐ＝２０Ｖ、ｆ＝２０ｋＨｚ时实验波形图

由图２至图５可知，输入低频低幅值、低频高

幅值、高频低幅值和高频高幅值双极性正弦波信号，

Ｕ１电压被钳位为二极管导通电压；Ｕ２电压以２５Ｖ
为基准叠加３倍的Ｕ１，且均大于０Ｖ；Ｕ４为高电平约

等于５Ｖ，低电平约等于０Ｖ的方波信号；Ｕｏｕｔ为高电

平约等于３３Ｖ，低电平约等于０Ｖ的方波信号。各

电压波形与理论设计相符，误差在允许范围内，验

证了本文电路设计的正确性，达到了预期效果。图

４与图５的ｃ）和ｄ）波形上升沿略有失真，主要是由

滤波电容 Ｃ５～Ｃ１０、ＰＣＢ布局布线和 ＰＣＢ板寄生电

容引起，通过调整电容值、ＰＣＢ布局布线等措施可

降低其影响，经工程实践验证该误差对单片机采集

频率信号的准确性无影响。

４　结　语

本文采用二极管、运算放大器等常规电子元器

件设计了一种幅值、频率变化范围宽的磁电式传感

器信号采集电路，利用二极管的工作原理进行电压

（下转第４４页）
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基于某机构运动控制最优解分析的位置伺服控制算法
魏鹏远，尹海韬，贾　萍，王志业
（西安航天动力测控技术研究所，西安 ７１００２５）

摘　要：电机控制位置伺服在航空航天领域的应用比较广泛，无论是飞机、卫星还是火箭，都需要精确、稳定的位

置伺服系统来确保其在复杂环境中的稳定运行。该文章基于永磁同步电机 ｄ－ｑ轴电压方程和运动方程，分析了电

机输出电磁转矩和转子加速度的影响因素，建立了针对于某机构的位置伺服控制的理论最优模型，并在此基础上提

出一种针对于该机构的位置伺服控制算法，通过搭建实物实验系统进行实验验证，并分析了电机位置伺服过程的响

应速度、伺服精度以及算法的鲁棒性，实验结果表明该算法控制下电机响应速度较快，伺服精度及鲁棒性均满足要

求，具有实际工程意义。
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０　引　言

电机控制位置伺服在航空航天领域的应用背景

尤为深厚，其高精度、高可靠性的特性使得这一技

术成为推动航空航天事业发展的关键力量。随着科

技的不断进步，现代航空航天器对于位置控制的精

确度要求越来越高，无论是飞机、卫星还是火箭，

都需要精确、稳定的位置伺服系统来确保其在复杂

环境中的稳定运行。通过精确控制飞机的舵面、发

动机推力等关键参数，电机位置伺服系统可以帮助

飞行员更加精确地操控飞机，提高飞行安全性。在

卫星领域，电机控制位置伺服系统则负责卫星的姿

态控制和指向调整。此外，在火箭发射过程中，电

机控制位置伺服系统也发挥着至关重要的作用。火

箭需要精确控制其姿态和轨迹，以确保将载荷准确

地送入预定轨道。电机位置伺服系统通过精确控制

火箭发动机的推力和方向，实现火箭的稳定飞行和

精确入轨。

位置伺服［１］对电机控制的要求是能够在指定的

较短时间内，快速稳定地旋转相应的角度，稳定伺

服在指定位置。目前，高速电机的控制模式主要有

以下几种控制方式［２］：电压频率变换（ＶｏｌｔａｇｅＦｒｅ
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ｑｕｅｎｃｙＴｒａｎｓｆｏｒｍＣｏｎｔｒｏｌ，ＶＦ）控制、直接转矩（Ｄｉ
ｒｅｃｔＴｏｒｑｕｅＣｏｎｔｒｏｌ，ＤＴＣ）控制以及矢量（ＦｉｅｌｄＯｒｉｅｎ
ｔｅｄＣｏｎｔｒｏｌ，ＦＯＣ）控制等。电压频率变换控制属于开

环控制，控制方式简单易实现，不能控制转矩，属

于无反馈控制，精度得不到保证，不能在高性能的

场合使用［３］；矢量控制的效果明显，转矩脉动小，

但是算法计算量较大，对电机实时角度反馈精度要

求较高；直接转矩控制转矩大、控制噪声高；相较

于前几种控制方式而言，矢量控制的效果较好，电

流输出较为平滑，转速变化较为平顺，噪声相对较

小［４５］。所以，在大多数控制系统中都可以看到矢量

控制（ＦＯＣ）的身影。

永磁同步电机的矢量控制策略又可以根据电机

的用途不同、电机的转矩和电流互相关系的不同分

为最大转矩控制、弱磁控制、Ｉｄ＝０控制和ｃｏｓφ＝１

控制［６９］。

本文介绍了一种基于 Ｉｄ＝０控制的位置伺服算

法，该算法在控制电机稳定进行位置伺服的基础上，

基于对某机构运动控制的最优解分析，提出一个快

速且稳定作动的位置伺服控制算法，对作动过程的

控制逻辑和算法进行优化，提高整个作动过程的平

均速度，使电机能够在尽可能短的时间内，旋转目

标圈数，并稳定伺服在指定角度。最后通过实验验

证，电机位置伺服效果达到指定要求，表明该算法

具有实际的工程意义。

１　控制算法

１１　系统模型

本文所介绍的位置伺服算法采用 Ｉｄ＝０控制，

整体控制环逻辑采用双环控制，位置环为外环，电

流环为内环。由位置伺服算法通过当前位置和目标

位置计算出电机所需加速度及急动度，经过位置环

计算出Ｉｑ参考值输入到电流环，进而控制电机旋转。

该算法使电机能够在规定时间内，快速旋转目标圈

数，并在伺服状态下停留在指定位置。

为了使电机转子能够迅速且平稳地旋转指定圈

数并稳定伺服在指定位置，本文所采用的位置控制

算法将目标位置分解为多段序列来分步实现。

该位置控制算法框图如图１所示。

图１　控制系统框图

１２　轨迹规划

本文提出的将目标位置分解为多段序列来分步

实现，即不是以固定的目标位置参数来计算电机输

出转矩的大小，而是将电机的运动分解为多个阶段：

加速阶段、匀速阶段、减速阶段。具体介绍如下：

首先假设旋转角度为从 ０°到 １４４０°，整个伺服

过程所用时间为 ９ｓ，所用电机最大速度为 ３２００ｒ／
ｍｉｎ。以下皆以此为例进行介绍。

图２为电机在改进前位置伺服算法的控制下，

角度、速度、加速度随时间的变化曲线。

位置伺服的指令为两个部分，目标位置和持续

时间。该算法会将动作持续时间分为三个阶段：加

速、匀速、减速。在此基础上又分别将加速阶段和

减速阶段分为三个部分。如图２（ｃ）所示，电机在

加速阶段和减速阶段的加速度曲线为加加速、匀加

速和减加速三个部分（其中 ａｍａｘ为通过算法计算得

出本次伺服过程需要达到的最大加速度），这也就

导致了如图２（ｂ）中电机加速阶段的速度曲线是先

加速上升，后匀速上升，最后减速上升。减速阶段

同理。

上述算法可以满足在动作结束时，电机能稳定

停止在目标位置的要求。但本文所针对的机构，对

电机的动作的速度有较高的要求，需要其在尽可能

短的时间内完成指定的行程，此时需要对上述算法

进行优化，以发挥出所采用电机的最大性能：以电

机的理论最大转矩［７］来完成整个动作过程的加速阶

·５３·
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段，以电机所能达到的最大旋转速度来渡过匀速阶

段，在减速阶段，为了使电机能平稳停止在指定位

置，仍采用原方案。在此基础上，压缩加速和减速

阶段的时间，尽可能提高整个动作过程中的平均速

度。以此为指导对控制算法进行改进，同样以上文

假设为例，则改进后所能达到的电机转子速度时间

曲线如图３所示。

图２　改进前角度、速度、加速度随时间的变化曲线

图３　改进后速度时间曲线

２　电机模型分析

本文采用ＰＭＳＭ在ｄ－ｑ同步旋转坐标系下的数

学模型［１０］，永磁同步电机的电磁转矩方程为

Ｔｅ＝
３
２ｎｐｉｑ ｉｄ（Ｌｄ－Ｌｑ）＋ψ

[ ]
ｆ （１）

式中，Ｔｅ为电机输出电磁转矩；ｉｄ、ｉｑ分别为定子电

流在ｄ－ｑ轴的分量；Ｌｄ、Ｌｑ分别为ｄ－ｑ轴的电感分

量；ψｆ为永磁体磁链；ｎｐ为电机的极对数。由于本文

所采用的控制策略是 Ｉｄ＝０的控制策略，故上述电

磁转矩公式和ＰＭＳＭ的运动方程可化简如下：

Ｔｅ＝
３
２ｎｐｉｑψｆ＝Ｃｉｑ （２）

Ｊｄωｄｔ＝Ｔｅ－ＴＬ－Ｋｆω （３）

式中，由于当电机的型号确定后，极对数和磁链参

数都已确定，故
３
２ｎｐψｆ的值是一个常数，将其定义

为Ｃ；Ｊ为电机的转动惯量；ＴＬ为电机的负载转矩；

Ｋｆ为阻尼系数。

由于摩擦系数很小，可忽略不计。假设负载转

矩与转速成正比，即ＴＬ ＝ｋ１ω，其中ｋ１为负载摩擦

系数。由电机能量关系可知：

Ｐｅ＝Ｔｅω （４）
故式（３）可化简为

ｄω
ｄｔ＝

（
Ｐｅ
ω
－ｋ１ω）

Ｊ （５）

考虑到在实际加速过程中，电机很难保证全程

以最大功率运行，且由于反电势随着转速的升高而

升高，电机输出的最大功率也会随之下降。

图４　改进后加速度时间曲线

改进后加速度时间曲线如图５所示，电机在加速

阶段的加速度随着时间的增加而逐渐减小，直至转子角

速度到达最大速度时，加速度也平稳降低至０ｒａｄ／ｓ２。

３　最优解算法数学模型

３１　加速阶段

由上述内容可知，在加速阶段需要电机以最大

功率加速至最大速度，故加速阶段控制逻辑即是将

·６３·
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电流环Ｉｑ参考值设置为最大理论值即可，保证电机

满功率运行。

３２　减速阶段

如图５所示为电机减速阶段的加速度（
ｄω
ｄｔ，图

中实线部分），以及急动度（Ｊ０，图中虚线部分）随

时间变化曲线。该算法将电机的减速阶段分解为三

个小阶段，令这三个阶段所用时间相等，值为Ｔｄ。

图５　减速阶段加速度、急动度随时间变化曲线

第一阶段，电机的急动度为一恒定负值，加速

度的绝对值随时间增加，由此可得出下式：

ａ１ ＝Ｊ０Ｔｄ

ω１ ＝ωｍａｘ－
Ｊ０Ｔｄ

２

２

θ１ ＝ωｍａｘＡ－
Ｊ０Ｔｄ

３













６

（６）

式中，ａ１为第一阶段结束后的加速度值，ω１为第一阶

段结束后的速度值，θ１为电机在第一阶段转过的

角度。

第二阶段，电机的急动度为 ０，加速度恒定不

变，由此可得出下式：

ａ２ ＝Ｊ０Ｔｄ

ω２ ＝ωｍａｘ－
３Ｊ０Ｔｄ

２

２

θ２ ＝２ωｍａｘＡ－
７Ｊ０Ｔｄ

３













６

（７）

式中，ａ２为第二阶段结束后的加速度值，ω２为第二阶

段结束后的速度值，θ２为电机在第二阶段转过的角

度。由于第二阶段为匀减速阶段，故其加速度与第

一阶段相同。

第三阶段，电机的急动度为一恒定正值，加速

度绝对值随时间减小，则可得出下式：

ａ３ ＝０

ω３ ＝０

θ３ ＝３ωｍａｘＡ＝３Ｊ０Ｔｄ
{

３

（８）

Δθ＝θ３ ＝３Ｊ０Ｔｄ
３ （９）

式中，ａ３为第三阶段结束后的加速度值，ω３为第三阶

段结束后的速度值，θ３为电机在第三阶段转过的角度。

减速阶段所转过的角度为Δθ，其大小与θ３相等。

关于减速阶段占用时间，即 Ａ的值如何确定，

本次项目通过实际验证得出的结论是，当把总共需

要转过角度Δθ的后２５％作为减速阶段时，电机从开

始减速到最终停止在指定位置的效果相对较稳。结

合式（９）可得到以下结论：

Ｔｄ ＝
Δθ
１２ωｍａｘ

Ｊ０ ＝
ωｍａｘ
２Ｔｄ

２ ＝
７２ω３ｍａｘ
Δθ

{
２

（１０）

４　实验验证

本次实验使用的驱动器控制板主控芯片为

ｓｔｍ３２ｆ４０５系列，电机为 ６０系列无刷电机的 ＡＰ
ＢＡ６０，直流电源输出电压为２６Ｖ，电流上限为２Ａ，
实际运行过程中电流为２８５ｍＡ左右。

实验系统实物图如图６所示。

图６　实验系统实物图

ＡＰＢＡ６０电机部分参数如下：

表１　ＡＰＢＡ６０电机主要参数

参数 参数值

额定输出功率Ｐ／Ｗ １００

极对数 ４
额定电压Ｕｅ／Ｖ ３６

额定转速 ｎ／（ｒ／ｍｉｎ） ３０００
额定转矩 Ｊｅ／Ｎ·ｍ ０３１８

瞬间最大转矩 Ｊｍａｘ／Ｎ·ｍ ０９５４

额定电流 Ｉ／Ａ ４６

　　由表１所示的电机参数可知，电机设计额定输

入电压为 ３６Ｖ，额定电流为 ４６Ａ，额定转速为

３０００ｒ／ｍｉｎ，实际实验中所采用的直流电与输出电压
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设置为２６Ｖ，电流限幅为２Ａ，该条件下实验测得电

机最大转速为３２００ｒ／ｍｉｎ。
将该电机的参数对应添加到程序中进行实验，

并使用ＡＤＣ采样得到的转子速度信息绘制速度／时
间曲线。结果如图７、图８所示。

图７　改进前转子速度时间曲线

图８　改进后转子速度时间曲线

如图７所示为位置伺服算法改进前的转子速度
时间曲线，其中纵坐标为速度，横坐标为采样点数。

可见转子加速的过程和减速的过程所用的时间长度

相当。加速过程只需要电机以最大加速度到达最大

速度即可，故原算法在整个动作过程中的平均速度

上还有提升空间。

如图８所示为算法改进后得到的转子速度时间

曲线，可见在加速阶段，转子以最大加速度加速至

最大转速３２００ｒ／ｍｉｎ左右，在即将到达指定位置时

减速并平稳伺服在指定角度位置。

图９　短距离伺服转子速度时间曲线

当伺服距离较短，转子还没来得及到达最大转

速时，转子转过的角度与目标角度之间的差值就已

经到Δθ的７５％，根据３２节所述，电机提前进入减

速阶段。图９为电机短距离伺服时转子速度／时间曲

线，由此可看出该算法在给出的伺服角度较小时，

也能够快速、稳定地旋转至指定角度。

图１０为随机位置跟随实验得出的位置跟随曲

线，其中虚线表示为目标位置，实线为电机转子当

前位置。指令发出的目标位置在０°～１４４０°之间随机

生成，指令间隔时间为１秒。

图１０　随机位置跟随曲线

图１１为一段旋转４圈的位置跟随曲线放大后的

细节。本次实验所采用的ＡＤＣ采样率为５ｋＨｚ。由图

可看出转子从０°旋转至１４４０°，横坐标跨度为４１５个

采样点，即用时为８３ｍｓ，由此可计算出此过程中转

子的平均速度为２８９１ｒ／ｍｉｎ，接近电机在当前实验

条件下测得的最大速度３２００ｒ／ｍｉｎ，且得益于全路

径的轨迹规划，电机转子最终稳定停止在指定角度，

没有明显超调。

图１１　旋转４圈位置跟随曲线

图１２为电机伺服在１４４０°位置时，突然施加负

载后电机转子的位置反馈曲线，其中虚线为目标角

度１４４０°，实线为当前角度。在施加负载后，无论是

正向负载还是反向负载，算法都能迅速根据转子位

置调整电流环输出，将电机转子调整回到指定角度。

５　结　语

本文为了提高某机构运动控制的位置伺服速度
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图１２　施加负载后位置反馈曲线

和精度，基于其运动控制的最优分析，提出一种位

置伺服算法，并对该算法做了具有针对性的优化。

在此基础上，建立针对于某机构的位置伺服控制算

法的理论最优模型，编写算法，进行实验验证。最

终可得出以下结论：

（１）在该算法的控制下，电机响应较原算法更

快，能够稳定伺服在指定位置，且得益于全路径轨

迹规划，转子在停止时没有明显超调；

（２）在该算法的控制下，电机的随机位置信号

跟随速度和精度均满足指定要求；

（３）在指令所给出的旋转角度较小时，依然能

在算法中指定的节点进入减速阶段。在转子受到外

部载荷影响时，依然能较快地控制电机转子到达指

定角度。

　　综上所述，该算法控制效果满足相关要求，鲁

棒性较好，表明该算法可为一些需要快速响应、原

位稳定控制的位置伺服场景提供一种有效的解决

方案。
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分析得到调制单元弧长系数一般可取为０４～０７，
并根据实际情况可进一步对调制单元进行优化设计。

（２）对弧长系数为０２、０５５和０８的空载反电

势进行了对比分析，对比结果表明，当弧长系数为

０５５时，其空载反电势较弧长系数为０２和０８时

分别增大了９４％和３２％。
（３）对弧长系数为０２、０５５和０８的最大转矩

进行了对比分析，对比结果表明，当弧长系数为

０５５时，其低速转子最大转矩较弧长系数为０２和

０８时分别增大了１０７％和５４５％。

参考文献

［１］　ＡｔａｌｌａｈＫ，ＨｏｗｅＤ．ＡＮｏｖｅｌＨｉｇｈｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅＭａｇｎｅｔｉｃＧｅａｒ［Ｊ］．

ＩＥＥＥＴｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓｏｎＭａｇｎｅｔｉｃｓ，２００１，３７（４）：２８４４２８４６．

［２］ ＤａｗｅｉＬｉ，ＲｏｎｇｈａｉＱｕ，ＴＡＬｉｐｏ．ＨｉｇｈｐｏｗｅｒｆａｃｔｏｒＶｅｒｎｉｅｒＰｅｒｍａ

ｎｅｎｔＭａｇｎｅｔｍａｃｈｉｎｅｓ［Ｊ］． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓ，２０１４， ５０（６）：

３３６４３６７４．

［３］ ＴｉａｎｊｉｅＺｏｕ，ＤａｗｅｉＬｉ，ＲｏｎｇｈａｉＱｕ，ｅｔａｌ．ＡｄｖａｎｃｅｄＨｉｇｈＴｏｒｑｕｅ

ＤｅｎｓｉｔｙＰＭＶｅｒｎｉｅｒＭａｃｈｉｎｅｗｉｔｈＭｕｌｔｉｐｌｅＷｏｒｋｉｎｇＨａｒｍｏｎｉｃｓ［Ｊ］．

ＩＥＥＥＴｒａｎｓ，２０１７，５３（６）：５２９５５３０４．

［４］ ＨａｉｌｉｎＨｕａｎｇ，ＤａｗｅｉＬｉ，ＲｏｎｇｈａｉＱｕ，ｅｔａｌ．ＤｅｓｉｇｎａｎｄＡｎａｌｙｓｉｓｏｆ

ＴｓｈａｐｅＣｏｎｓｅｑｕｅｎｔＰｏｌｅＤｕａｌＰＭＶｅｒｎｉｅｒＭａｃｈｉｎｅｓｗｉｔｈＤｉｆｆｅｒｅｎｔｉ

ａｌＭａｇｎｅｔｉｃＮｅｔｗｏｒｋＭｅｔｈｏｄ［Ｊ］．ＩＥＥＥＥｍｅｒｇｉｎｇａｎｄＳｅｌｅｃｔｅｄＴｏｐ

ｉｃｓｉｎＰｏｗｅｒＥｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ，２０２２，１０（４）：４５４６４５５５．

［５］ 朱旭辉，赵文祥．高性能磁场调制永磁直线电机研究综述与展

望［Ｊ］．电机与控制应用，２０２０，４７（８）：１１２．

［６］ ＺｈｅｎｂａｏＰａｎ，ＪｉｗｅｎＺｈａｏ，ＳｈｕｈｕａＦａｎｇ，ｅｔａｌ．ＴｏｐｏｌｏｇｙＤｅｖｅｌｏｐ

ｍｅｎｔａｎｄＰｅｒｆｏｒｍａｎｃｅＡｎａｌｙｓｉｓｏｆａＤｕａｌｓｔａｔｏｒＰｅｒｍａｎｅｎｔＭａｇｎｅｔ

ＡｒｃＭｏｔｏｒ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓｏｎＴｒａｎｓｐｏｒｔａｔｉｏｎＥｌｅｃｔｒｉｆｉｃａｔｉｏｎ，

２０２３，９（２）：２５０９２５２３．

［７］ 程明，文宏辉，花为，等．电机气隙磁场调制同一理论及其典

型应用［Ｊ］．中国电机工程学报，２０２１，４１（２４）：８２６１８２８２．

［８］ ＫＡｔａｌｌａｈ，ＳＤＣａｌｖｅｒｌｅｙ，ＤＨｏｗｅ．Ｄｅｓｉｇｎ，ＡｎａｌｙｓｉｓａｎｄＲｅａｌｉｚａ

ｔｉｏｎｏｆａＨｉｇｈｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅＭａｇｎｅｔｉｃｇｅａｒ［Ｊ］．ＩｎｓｔＥｌｅｃｔｒ．Ｅｎｇ．

Ｐｒｏｃ．Ｅｌｅｃｔ．ＰｏｗｅｒＡｐｐｌｉｃａｔ，２００４，１５５（２）：１３５１４３．

·９３·



　第５７卷
２０２４年

　第１１期
１１月 ＭＩＣＲＯＭＯＴＯＲＳ

Ｖｏｌ５７．Ｎｏ１１
Ｎｏｖ．２０２４

无感无刷直流电机控制系统的全国产化设计
缪梦宇，张德祥

（安徽大学 电气工程与自动化学院，合肥 ２３００００）

摘　要：随着社会经济上行，人们生活压力增大，每个人对于睡眠质量的要求与日俱增，更多患有睡眠呼吸障碍的

患者开始尝试利用家用睡眠呼吸机辅助睡眠，以此减少睡眠过程中呼吸暂停、呼吸道塌陷等状况的发生。国产家用

睡眠呼吸机起步较晚，当下，研究一款全国产化、高效无感无刷直流电机的控制平台是抢占国内睡眠呼吸机市场的

重中之重。为了适应呼吸机对转速精准控制的超高要求，在国产单片机ＨＣ３２Ｆ４６０ＪＥＴＡ中采用ＦＯＣ矢量控制作为整

个算法核心，ＦＯＣ算法运行时间占７０％以上；并采用三电阻电流采样方式对电机运行过程中相电流采样，采样电压

经过滑膜观测器确定转子的位置，分段ＰＩＤ控制提高转速的快速响应。并通过实验论证国产化ＦＯＣ矢量控制无感无

刷直流电机控制系统的可行性。
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０　引　言

１９世纪末，美国人ＡｌｆｒｅｄＪｏｎｅｓ发明了第一台负

压呼吸机，该呼吸机体型笨重，无法应用于不同需

求场合；２０世纪 ３０年代，Ｄｒｉｎｋｅｒ和 Ｓｈａｗ发明了

“铁肺”，打开了呼吸机“机械通气”的时代；２０世纪

６０年代，Ｅｍｅｒｓｏｎ发明了术后呼吸机，是世界上第一

台电动控制呼吸机，此后，呼吸机正式迈进精密的

电子时代。如今，呼吸机不断更新迭代，已然成为

医学手术中不可或缺的部分。家用睡眠呼吸机也逐

渐在呼吸机市场崭露头角。

家用睡眠呼吸机（以下简称“睡眠呼吸机”）因使

用场景特殊，故在使用过程中对响应速度、稳定性

和噪声有极高要求，无刷直流电机具有调速范围宽、

低速性能好、运行平稳、效率高、噪音低等优点，

正符合睡眠呼吸机使用要求。考虑到睡眠呼吸机应

具有便于携带的能力，其体积应尽量小，故而采用

无传感器式无刷直流电机。［１］
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目前无刷直流电机常见的驱动方式为两种［２］，

其一，利用专门的电机驱动芯片，如 ＳＩ９９７９ＤＳ，此

类集成电路大多需要传感器提供位置与转速信息，

不适用于无感无刷直流电机；其二，利用 ＳＴＭ３２系

列单片机完成驱动电路。国产集成电路市场日渐成

熟，本文将在厂家华大半导体有限公司型号为

ＨＣ３２Ｆ４６０ＪＥＴＡ的单片机的基础上，完成无刷直流

电机驱动电路全国产化设计的验证。

１　无刷直流电机

１１　工作原理

无传感器无刷直流电机主要由用永磁材料制造

的转子、带有线圈绕组的定子组成。其较直流有刷

电机的特点是取消了电刷和换向器［３］。本质上仍是

通过交流电驱动电机转动。三相无刷直流电机结构

图如图１所示。

无刷直流电机控制系统将输入直流电压通过逆

变电路拓扑转换为三相交流电压，如图一示，通过

控制Ｓ１Ｓ６共六个开关的通断，将直流电转换为交

流电。定子绕组通电后，会产生磁场，该磁场被通

电定子的磁极所驱动。转子受上述磁场影响，从而

产生转动。通过持续改变定子绕组线圈中电流的方

向，或改变通电绕组线圈的相，所产生的磁场中的

磁极也会持续发生变化，则转子在不同磁场的作用

下会持续转动。因而，使定子绕组通电后产生的磁

场符合转子旋转方向有规律的变化，即控制逆变电

路拓扑中六个开关的通断，是无刷直流电机ＦＯＣ矢

量控制的任务之一［４５］。

图１　无刷直流电机结构图

１２　指标要求

根据睡眠呼吸机使用场景的特殊要求，对睡眠

呼吸机用无感无刷直流电机提出５点基础指标要求，

如表１所示。

其中，最低转速与最高转速分别对应佩戴睡眠

呼吸机患者可能用到的最低出气量、最高出气量。

且对无刷直流电机的响应速度及稳态误差提出一定

的要求。该指标参数由睡眠呼吸机厂家（安徽双熙医

疗设备有限公司）提供，具有一定参考价值。控制系

统驱动风机推荐采用厂家为杭州贝丰科技股份有限

公司型号为Ｃ５４１２款电机，该厂家长期致力于医疗、

工业、航空等领域，所选此款无刷直流电机具有体

积小，额定电压下，最大风压可达５′９００Ｐａ，适用

于睡眠呼吸机使用场景。

表１　睡眠呼吸机用无感ＢＬＤＣ基础指标要求

序号 指标要求

１ 输入２４Ｖ

２
最低转速不大于３０００ｒ／ｍｉｎ

最高速度不小于３２０００ｒ／ｍｉｎ

３
定速运行时，速度稳态误差

不超过２０ｒ／ｍｉｎ

４
从１００００ｒ／ｍｉｎ加速到 ３００００ｒ／ｍｉｎ，响应时间

不大于１５０ｍｓ；从３００００ｒ／ｍｉｎ减速到１００００ｒ／
ｍｉｎ，响应时间不大于１２０ｍｓ；

５
运行时风机运行平稳，无异常抖动；

且电流正常，无异常发热。

２　硬件电路设计

２１　控制系统方案设计

无刷直流电机控制系统硬件电路分为两大部分，

功率部分、控制部分。控制系统电路结构示意图如

图２所示。

图２　无刷直流电机控制系统电路结构示意图

输入２４Ｖ由功率部分进行电源变换［６］，一为控

制部分提供电能，二为电机提供三相电；将电机运

行过程中的相电流信号采样传递至控制部分，控制

部分处理采样信号后经过 ＦＯＣ控制算法产生 ＰＷＭ
波形，将该波形反馈至功率部分驱动芯片处理，处

理后的ＰＷＭ信号为逆变电路的六个电子开关（ＭＯＳ
管）提供驱动信号。

功率部分可细分为 ４大功能模块，电源变换、

采样、逆变及驱动。电源变换部分将输入电压２４Ｖ
转换为１２Ｖ、３３Ｖ。１２Ｖ电压为驱动芯片供电，

·１４·
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３３Ｖ电压为功率部分中集成芯片供电，如比较器、

运算放大器等；采样部分实现采样电机输入电压及

各相电流的功能，将采样后的信号经过运算放大器

处理后直接与单片机ＡＤＣ外设口连接；逆变部分采

用全桥逆变拓扑，完成将输入２４Ｖ直流电变换为三

相交流电功能；驱动部分处理单片机给出的ＰＷＭ信

号，经过驱动芯片处理信号具有更强的驱动能力，

该信号反馈至功率部分中的逆变拓扑，控制电子开

关（ＭＯＳ管）的通断。

控制部分主要为单片机及其外围电路。单片机

通过滑膜观测器预估电机转子位置，并判断当前状

态机的模式，结合转速要求和状态机模式，经过

ＦＯＣ矢量控制算法给出合适的ＰＷＭ波形。

逆变产生的三相电压直接与电机连接，为电机

提供持久的转矩，从而形成完整的闭环调节。

２２　关键元器件选型

市面上大多数无感无刷直流电机的控制系统均

采用ＳＴＭ３２系列芯片［７］，无法保证元器件国产化比

例１００％，在此，提出一种１００％国产化元器件控制

系统方案。

国产化市场电阻、电容、电感及二极管等无源

器件已发展成熟，并验证可靠，此文不做论述。国

产化替换并验证的元器件大多为集成电路，表２中

列出无刷直流电机控制系统设计中关键元器件。

表２　关键元器件

序号 元器件名称 功能

１
ＬＤＯ稳压

芯片

功率部分中电源变换功能；

２４Ｖ转换为１２Ｖ及３３Ｖ

２ 驱动芯片
功率部分中驱动功能；

提高单片机信号的驱动能力

３ ＭＯＳ管
功率部分中逆变功能；

全桥逆变拓扑中功率变换器件

４ 单片机

控制部分；

完成ＦＯＣ矢量控制

输出ＰＷＭ波形

　　功率部分中的电源变换功能，采用 ＬＤＯ稳压芯

片将输入２４Ｖ直流电变换为驱动芯片供电所需１２Ｖ
电压及单片机供电所需３３Ｖ电压。

ＬＤＯ稳压芯片采用厂家为ＣＪ（江苏长电／长晶），

型号为ＬＭ３１７的调压芯片（图 ３中 Ｎ１）完成降压。

该芯片输入电压可高达４０Ｖ，输出电压１２Ｖ ～３７
Ｖ可调，输出带载能力可达１５Ａ。满足控制系统设

计中为单片机及运放等集成芯片供电的要求。

以１２Ｖ降压输出３３Ｖ为例，图３为电源变换

部分电路，通过 Ｒ３与 Ｒ１／／Ｒ２的比值控制 ＬＤＯ芯

片输出为３３Ｖ。

图３　电源变换部分电路

功率部分中的驱动功能，由于单片机产生的

ＰＷＭ信号电压过低，单片机 ＩＯ口带载电流不超过

５００ｍＡ，驱动能力有限，若要驱动逆变拓扑中的

ＭＯＳ管是远远不够的。且全桥逆变拓扑中，上半周

ＭＯＳ管的驱动信号需浮地驱动，因此，需增加带自

举电路的驱动芯片全桥逆变拓扑中ＭＯＳ管的开关。

在以往驱动芯片的选择上，大多数设计者基于

成熟电路的考量，会选择国外品牌安森美（ＯＮ
ＳＥＭＩ），型号为 ＮＣＰ５１０９ＢＤＲ２Ｇ的栅极驱动集成电

路。在此次无刷直流电机控制系统设计中，选择厂

家为深圳市杰盛微半导体有限公司（ＪＳＭＳＥＭＩ），型

号为ＪＳＭ５１０９Ｇ的栅极驱动集成电路。这两款驱动

芯片电源电压均为１２Ｖ，且封装一致、各引脚信号

相同，具有相同的死区时间指标参数，且都具有当

输入信号同为高电平时输出锁死同时置低电平功能，

确保全桥逆变拓扑中上下桥臂 ＭＯＳ管不会同时导

通，增加电路可靠性。故而可做到同位替代。为前

期实验论证及调试带来了极大的便利。

以Ｕ相驱动部分为例，驱动部分电路图如图４所

示。ＣＰＵ１Ｈ和ＣＰＵ１ＨＮ为单片机提供的ＰＷＭ信号，

经过驱动芯片Ｎ２处理后，将ＧＨＵ、ＧＬＵ信号分别传

递给Ｕ相上下桥臂ＭＯＳ管的Ｇ端，控制其通断。

图４　驱动部分电路

功率部分中的逆变部分，三相全桥逆变电路的

工作方式为 １８０°导电方式。每个桥臂导电角度为

１２０°；同一个半桥上下两个桥臂交错导电，各相导

电角度依次相差１２０°；在任意时间内均有３个半桥

臂同时导通，每次变换都在相同相的上下两个桥臂

·２４·
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之间进行。由驱动部分信号变换后驱动信号控制每

个桥臂ＭＯＳ管的通断。

国内ＭＯＳ管的发展已日渐成熟，选型上有较多

可替代选择，考虑到电机输出电流较小，且呼吸机的

体积应尽可能的小，故而选择 ＳＯＰ８封装，可减小

ＰＣＢ面积。ＭＯＳ管选择厂家为西安芯派电子科技有限

公司，型号为ＳＷＫ０８３Ｒ０６ＶＳＭ的ＭＯＳ管。该ＭＯＳ管
ＶＤＳＳ为６０Ｖ，ＶＧＳ为±２０Ｖ，导通电阻低至９５ｍΩ，有

效降低导通过程无功功率的产生，提高效率。

逆变部分电路如图 ５所示。ＭｏｔｏｒＵ、ＭｏｔｏｒＶ、
ＭｏｔｏｒＷ三相交流电直接与无感无刷直流电机连接，

为电机提供电能。

图５　功率变换部分

　　控制部分中的单片机应具有浮点计算能力

（ＦＰＵ），ＡＤＣ外设单元且至少３路Ｔｉｍｅｒ，选择厂家

为华大半导体有限公司，型号为 ＨＣ３２Ｆ４６０ＪＥＴＡ的

芯片，该型号单片机对标国外厂家ＳＴＭ意法半导体

型号为ＳＴＭ３２Ｆ４０１系列的芯片［８］。在此，对两款相

同封装、内核均为ＡＲＭＭ４的单片机性能进行对比，

指标对比如表３所示。

ＳＴＭ意法半导体单片机的发展大多基于ＡＲＭ架

构，其固件库完善，具有丰富的外设单元，工程应

用参考案例较多，国内工程师在选择项目应用芯片

时，ＳＴＭ是最常见的厂家［９］。然而，随着２０２２年美

国芯片禁止的法令颁布，国外芯片的价格水涨船高，

已不再适用于呼吸机低成本的使用要求。因而，考

虑到价格优势，在国内芯片制造众厂家中，选择华

大半导体有限公司下 ＨＣ３２Ｆ４６０系列芯片作为睡眠

呼吸机控制部分中主芯片。

表３　两款单片机性能对比

性能 ＨＣ３２Ｆ４６０系列 ＳＴＭ３２Ｆ４０１系列

最小封装
ＱＦＰＮ４８
（５×５ｍｍ）

ＵＦＱＦＰＮ４８
（３×３ｍｍ）

最高工作频率 ２００ＭＨｚ ８４ＭＨｚ

存储器
５１２ＫＢ的Ｆｌａｓｈ
１９２ＫＢ的ＳＲＡＭ

２５６ＫＢ的Ｆｌａｓｈ
６４ＫＢ的ＳＲＡＭ

外设单元

２×１２ＡＤＣ
１×ＰＧＡ
３×ＣＭＰ
ＤＭＡＣ

２×１２ＡＤＣ
１×ＰＧＡ
３×ＣＭＰ
ＤＭＡＣ

３　实验论证

设计过程中采用 ＡｌｔｉｕｍＤｅｓｉｇｎｅｒ软件对控制系

统原理图及ＰＣＢ进行绘制，Ｋｅｉｌ软件编程程序算法，

使用ＬＴｓｐｉｃｅ对硬件电路进行仿真，Ｊｓｃｏｐｅ对程序运

行过程中参数进行采样和调试。

呼吸机厂家推荐整个控制系统硬件尺寸为７０ｍｍ
×９０ｍｍ（宽×高），小巧便于携带。在 ＰＣＢ设计时，

采用功能分区设计［１０］。并设置多个 ＴＰ（ＴｅｓｔＰｏｉｎｔ）

点，方便在调试时，测量各点位电压。根据２１节

控制系统设计方案中详述，将整块 ＰＣＢ分为两大部

分设计，分别为控制部分、功率部分。功率部分又

细分为４大功能区，详细功能分区如图６所示。

图６中直角方框从左至右分别为控制部分、功

率部分。功率部分内圆角方框从左至右从上而下，

分别为采样、驱动、逆变及电源变换。

图６　ＰＣＢ功能分区

·３４·
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ＰＣＢ实物图如图７所示。

图７　ＰＣＢ实物图

调试平台搭建如图８所示。左边为示波器与直

流电源，示波器测试ＭＯＳ管各驱动点波形，直流电

源为印制板提供２４Ｖ输入电压；中间为测试印制板

及睡眠呼吸机所用无感无刷直流电机；右边为烙铁。

图８　调试平台搭建

４　结　论

本文采用的所有国产化元器件均在硬件调试平

台中得到验证，该无感无刷直流电机控制系统全国

产化设计方案可行，可达到睡眠呼吸机厂家提出的

电机指标要求，因而该无感无刷直流电机全国产化

的控制系统可应用于家用睡眠呼吸机中。
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幅值限制；巧妙的应用加减运算电路，使运算放大

器只需要提供正电源供电即可实现双极性输入信号

的放大；采用迟滞比较器提高了电路抗干扰能力与

响应速度。该电路对输入信号进行预处理，得到幅

值固定，频率与原信号一致的方波信号，为精确采

集发动机转速提供了有力保障。该电路通过了试验

验证，在工程实践中用于调理电磁式发动机转速传

感器信号，准确的得到了发动机实时转速，很好的

解决了高幅值、宽频率电磁式转速传感器信号调理

问题。该电路作为一个独立的模块设计，可应用于

类似信号采集，具有一定的工程应用价值。
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永磁电机转子位置推定电压和
时间自学习方法

胡伟楠
（施耐德电气（中国）有限公司上海分公司，上海 ２０１２０３）

摘　要：永磁同步电机转子初始位置对于系统控制来说，影响到了控制精度和控制效率。永磁同步电机转子初始位

置的学习，本质上利用电机饱和特性，实现的技术大多是等幅脉宽的高频信号注入。本文所要解决的技术问题在于

根据永磁同步电机的物理特性，提供一种永磁同步电机转子初始位置推定电压和推定时间自学习方法，所述方法可

以快速、有效的针对不同类型永磁同步电机自适应出一个合理的注入信号方式，避免因磁通不饱和导致初始位置推

定偏差过大，或者因推定电压过大而导致过流的现象出现。

关键词：永磁同步电机；转子初始位置；高频信号注入；推定电压；推定时间
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作者简介：胡伟楠（１９９１），硕士，工程师，研究方向为变频控制。

０　引　言
永磁同步电机转子初始位置的学习，尤其是静

态学习在永磁电机控制领域基本上是成熟技术。参

见图１，本质上利用电机饱和特性，测量转子也就
是转子磁钢与定子 Ａ相轴线的空间电角度 θｒ。实现
的技术大多是等幅脉宽的高频信号注入，提取直轴
（ｄ轴）电流的差值，在接近 Ｎ处，直轴（ｄ轴）电流

最大（由于磁饱和产生的凸极效应，磁导率下降，电

感减小，根据Ｕ＝Ｌｄｉｄｔ，电流微分增大）。主要采取

粗结合细的方式，先确定一个粗的精度的角度，确

定好大致方向后，持续细分，最小辨识到一个目标

的精度。难点在于电机的普适性，即是否能够准确

适用所有的电机。所以，转子初始位置推定的电压

与推定的时间也需要依据电机特性准确辨识。

图１　永磁同步电机初始位置学习原理
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中国发明专利ＣＮ１１６２０８０５４Ｂ指出，注入的信

号幅值不易过大，否则会引起电机的抖动，而注入

信号的幅值过小则会减少位置估计信号的信噪比，

降低位置检测的精度，因此往往存在操作复杂、检

测时间长、易导致电机抖动的问题。

本文所要解决的技术问题在于提供一种永磁

同步电机转子初始位置推定电压和推定时间自学

习方法，所述方法可以快速、有效的针对不同类

型永磁同步电机自适应出一个合理的推定电压和

推定时间，避免因不饱和导致初始位置推定偏差

过大，或者因推定电压过大而导致过流的现象

出现。

１　转子位置推定的原理分析

电压脉冲矢量注入到永磁同步电机后，其电流

将发生阶跃响应，三相电流合成的电流矢量也发生

阶跃响应，同理，经过坐标变换后的同步坐标系电

流也会发生阶跃响应。由于电机属于阻感负载，当

开关管断开后储存在电感中的能量不会瞬时消失，

而是有一段续流的衰减过程。当朝一个固定的角度

发ＰＷＭ波时，任一相在一个载波周期内的占空比都

是固定的值，电流在 ＰＷＭＯＮ时上升，ＯＦＦ时续

流，在推定周期中呈现出类锯齿状的图线。推定结

束后，需要给定电流续流降落时间以保证电流下降

到０。
下面对推定曲线原理进行说明。

参见图２，由于不知道同步坐标系中真实的 ｄｑ
坐标系位置，假定推定测试的坐标系为ｄ′ｑ′坐标系，

其中，θｄｅｖ是推定角度与实际转子角度的偏差角，定

义滞后为正，超前为负。则实际同步坐标系的电压

和推定坐标系的电压关系为

Ｕｄ
Ｕ[ ]
ｑ

＝Ｔｒ
Ｕ′ｄ
Ｕ′[ ]
ｑ

（１）

其中，Ｔｒ＝
ｃｏｓθｄｅｖ ｓｉｎθｄｅｖ
－ｓｉｎθｄｅｖ ｃｏｓθ

[ ]
ｄｅｖ

。

图２　实际同步坐标系和推定测试坐标系

同理，电流关系为

ｉｄ
ｉ[ ]
ｑ

＝Ｔｒ
ｉ′ｄ
ｉ′[ ]
ｑ

（２）

由于转子位置推定时只给予ｄ′轴电压Ｕ′ｄ，
因此令Ｕ′ｑ ＝０，带入式（１）得到

Ｕｄ ＝ｃｏｓθｄｅｖＵ′ｄ （３）
Ｕｑ ＝－ｓｉｎθｄｅｖＵ′ｄ （４）

实际同步坐标系电流和推定坐标系的电流关

系为

ｉ′ｄ
ｉ′[ ]
ｑ

＝Ｔ－１ｒ
ｉｄ
ｉ[ ]
ｑ

（５）

其中，Ｔ－１ｒ ＝
ｃｏｓθｄｅｖ －ｓｉｎθｄｅｖ
ｓｉｎθｄｅｖ ｃｏｓθ[ ]

ｄｅｖ

。

由于同步坐标系下定子电压方程为

Ｕｄ ＝Ｒｓｉｄ－ωＬｑｉｑ＋Ｌｄ
ｄｉｄ
ｄｔ （６）

Ｕｑ ＝Ｒｓｉｑ＋ωＬｄｉｄ＋ωφｆ＋Ｌｑ
ｄｉｑ
ｄｔ （７）

由于是静止推定，所以上两式中的角速度项为

０，得到

Ｕｄ ＝Ｒｓｉｄ＋Ｌｄ
ｄｉｄ
ｄｔ （８）

Ｕｑ ＝Ｒｓｉｑ＋Ｌｑ
ｄｉｑ
ｄｔ （９）

对于初始状态电流为 ０的每次推定初始状态，

当任一相ＰＷＭＯＮ时，为零状态响应，即

ｉ（ｔ）＝
Ｕｓ
Ｒｓ
（１－ｅ－

ｔ

） （１０）

其中， ＝ＬＲｓ
为时间常数，Ｌ为电感，当使用表贴式

电机时，ｄ轴和ｑ轴电感相等。

当任一相ＰＷＭＯＦＦ时，为零输入响应，即

ｉ（ｔ）＝Ｉ０ｅ
－
ｔ

（１１）
式中，Ｉ０为ＰＷＭＯＦＦ前的电流。

对应于每次推定其他时段任一相 ＰＷＭＯＮ时，

为全响应，即

ｉ（ｔ）＝
Ｕｓ
Ｒｓ
＋（Ｉ０－

Ｕｓ
Ｒｓ
）ｅ－

ｔ

（１２）

代入式（８）和式（９），在同步坐标系下，以矢量

控制的角度看，零状态响应为三相桥臂非零矢量的

时候，零输入响应即续流状态为三相桥臂零矢量（三

相上桥臂同时导通或者三相下桥臂同时导通）的时

候，可见，ｄ轴和ｑ轴都是会映射到电流的。

ｉｄ（ｔ）＝
ｃｏｓθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

＋（Ｉｄ０－
ｃｏｓθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

）ｅ－
ｔ

（１３）

·６４·
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ｉｑ（ｔ）＝
－ｓｉｎθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

＋（Ｉｑ０＋
ｓｉｎθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

）ｅ－
ｔ

（１４）

在同步坐标系下分析，当 θｄｅｖ为０°时，ｉｄ（ｔ）可
以得到最大的电流。

　　实际测试中，由于不知道真实 ｄｑ坐标系的位

置，测定是在假想的 ｄ′ｑ′坐标系下进行，所以反馈

电流也是按照假想的 ｄ′ｑ′坐标系进行定位的，由式

（５）代入式（８），式（９），式（１２）得到：

ｉ′ｄ
ｉ′[ ]
ｑ

＝Ｔ－１ｒ
ｉｄ
ｉ[ ]
ｑ

＝

ｃｏｓθｄｅｖ －ｓｉｎθｄｅｖ
ｓｉｎθｄｅｖ ｃｏｓθ[ ]

ｄｅｖ

ｃｏｓθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

＋（Ｉｄ０－
ｃｏｓθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

）ｅ－
ｔ

－ｓｉｎθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

＋（Ｉｑ０＋
ｓｉｎθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

）ｅ－
ｔ













＝
Ｕ′ｄ
Ｒｓ
＋（Ｉｄ０ｃｏｓθｄｅｖ－Ｉｑ０ｓｉｎθｄｅｖ－

Ｕ′ｄ
Ｒｓ
）ｅ－

ｔ

Ｉｄ０ｓｉｎθｄｅｖ－Ｉｑ０ｃｏｓθ









ｄｅｖ

（１５）

　　同样可以分析得到当θｄｅｖ为０°时，ｉ′ｄ可以得到最

大的电流。

转换到三相静止坐标系，输入到三相的电压为

推定坐标系下ｄ′轴电压分解到三相中，得到：

ＵＡ
ＵＢ
Ｕ










Ｃ

＝ｍ′

ｃｏｓθ

－１２ｃｏｓθ＋
槡３
２ｓｉｎθ

－１２ｃｏｓθ－
槡３
２ｓｉｎ













θ

Ｕ′ｄ （１６）

其中，θ为实际转子的角度。当 ｍ ＝１时，变化前

后，幅值不变；当 ｍ ＝槡
２
３时，变化前后，功率

不变。

由于电压是输入，电流可以看作是电机特性对

输入电压的反馈，同步坐标系下电流关系由式（１３）
和式（１４）已经得到，可以直接转换到三相坐标系中，

得到：

ｉＡ
ｉＢ
ｉ










Ｃ

＝ｍ′

ｃｏｓθ

－１２ｃｏｓθ＋
槡３ｓｉｎθ
２

－１２ｃｏｓθ－
槡３ｓｉｎθ
２

－ｓｉｎθ

１
２ｓｉｎθ＋

槡３ｃｏｓθ
２

１
２ｓｉｎθ－

槡３ｃｏｓθ













２

ｉｄ
ｉ[ ]
ｑ

＝ｍ′

ｃｏｓθ

－１２ｃｏｓθ＋
槡３ｓｉｎθ
２

－１２ｃｏｓθ－
槡３ｓｉｎθ
２

－ｓｉｎθ

１
２ｓｉｎθ＋

槡３ｃｏｓθ
２

１
２ｓｉｎθ－

槡３ｃｏｓθ













２

ｃｏｓθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

＋（Ｉｄ０－
ｃｏｓθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

）

－ｓｉｎθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ

＋（Ｉｑ０＋
ｓｉｎθｄｅｖＵ′ｄ
Ｒｓ











）

ｅ－
ｔ

（１７）

　　所以，三相任一相的电压和电流满足图３，其

中Ｄｕｔｙ为载波周期。

图３　推定时一相电压和电流示例

以上分析计算得到的电流响应是理想的情况，

实际上，由于电感感性的时变性，尤其是磁饱和时

电感的突减效应，此外还有不同载波周期、死区时

间、开关特性、温度和采样电路延迟等的影响，推

定电压和推定时间实际上是很难定量计算预设好的。

因此，需要通过在线学习的方式来确定实际系统所

需的真实值。

２　电机转子初始位置推定电压和推定

时间自学习步骤

　　本设计是基于工程中的常用的设计思路，即当

物理对象不清楚的时候，采取小的信号、小的步

长，去获得物理量之间的关系，然后建立工程上的

线性近似等效关系。当上述过程完成后，认为控制

对象等效模型也已经清楚，且已经能够被控制器

控制。

参见图４，图中所述的一种永磁同步电机转子

初始位置推定电压和推定时间自学习方法，包括如

下步骤：

步骤一，设定初始的推定电压，最大推定电压

和初始推定时间；具体为：以一个较小的推定电压

·７４·
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和推定时间开始测试。设定的最大推定电压不应超

过实际最大的输出能力，具体为，ＳＰＷＭ调制模式

下为 母线电压
ＶＤＣ
２，ＳＶＰＷＭ调制模式下为

ＶＤＣ
　
槡３
，其

中，ＶＤＣ为母线电压。一般设置一个阈值系数Ｋ１同上

述值的乘积作为限制值。

步骤二，设定目标直轴电流阈值，设定推定电

压增加值（ｄｅｌｔａＶ），设定推定时间增加值（ｄｅｌｔａＴ），
设定粗推定次数（ｃｏａｒｓｅｉｎｄｅｘ）和细推定次数（ｆｉｎｅｉｎ
ｄｅｘ），（每一次推定给一个固定的推定角度进行测

试）；具体为，设置设定目标直轴电流阈值１，阈值２
和阈值３，应保证阈值１＜阈值２＜阈值３；；设定推定

电压增加值１（ｄｅｌｔａＶ１），推定电压增加值２（ｄｅｌｔａＶ２），
推定电压增加值３（ｄｅｌｔａＶ３），应保证推定电压增加值

１＞推定电压增加值２＞推定电压增加值３。
步骤三，根据步骤二中设定的目标直轴电流阈

值，粗推定次数和细推定次数，对推定电压和推定

时间进行自学习，具体为，当推定次数达到粗推定

次数的１／３时，若记录的最大的直轴电流大于目标

直轴电流阈值１，则继续进行下一次的推定，否则

更新推定电压为当前值加推定电压增加值１，同时

检测推定电压是否大于最大推定电压，若大于，则

推定电压更新为目标值／（推定时间 ＋推定时间增加

值）×推定时间，将推定时间更新为当前值加推定时

间增加值，将推定次数清零，以更新的推定电压和

更新的推定时间为初始值，重新进行推定流程；若

小于或等于，则推定次数清零，以更新的推定电压

和当前推定时间为初始值，重新进行推定流程；当

推定次数达到粗推定次数时，若记录的最大的直轴

电流大于目标直轴电流阈值２，则继续进行下一次

的推定，否则更新推定电压为当前值加推定电压增

加值２，同时检测推定电压是否大于最大推定电压，

若大于，则推定电压更新为目标值／（推定时间 ＋推

定时间增加值）×推定时间，将推定时间更新为当前

值加推定时间增加值，将推定次数清零，以更新的

推定电压和更新的推定时间为初始值，重新进行推

定流程；若小于或等于，则推定次数清零，以更新

的推定电压和当前推定时间为初始值，重新进行推

定流程；当推定次数达到粗推定次数和细推定次数

之和时，若记录的最大的直轴电流大于目标直轴电

流阈值３，则记录当前推定电压和推定时间，将推

定次数清零，推定完成，否则更新推定电压为当前

值加推定电压增加值３，同时检测推定电压是否大

于最大推定电压，若大于，则推定电压更新为目标

值／（推定时间 ＋推定时间增加值）×推定时间，将

推定时间更新为当前值加推定时间增加值，将推定

次数清零，以更新的推定电压和更新的推定时间为

初始值，重新进行推定流程；若小于或等于，则推

定次数清零，以更新的推定电压和当前推定时间为

初始值，重新进行推定流程。

特别说明，上述推定过程，是基于伏秒等效的

原理，保证每个阶段给定的磁通是一定的；当推定

电压大于最大推定电压时，同样基于此原理，推定

电压已达上限，若想要给定磁通继续增加，即仍能

达到目标推定电压和当前推定时间产生的效果，则

需要增加推定时间，同时修改推定电压，使得

Ｖ目标Ｔ默认 ＝ Ｖ调整（Ｔ默认 ＋ ΔＴ），得 到 Ｖ调整 ＝
Ｖ目标Ｔ默认

Ｔ默认 ＋ΔＴ
。

需注意，为了防止映射到 ｑ轴的电流使得转子

移动影响测量的准确性，每一次的推定和降落时间

之和不超过电机系统的机械惯性时间常数的一个安

全阈值Ｋ２。
步骤四，记录上述推定电压和推定时间数据到

存储体中，用于永磁同步电机上电后的转子初始位

置推定。

３　试验验证

被测电机功率为１５ｋＷ，额定电压３４０Ｖ，额定

电流３５４Ａ，额定转速１９１ｒ／ｍｉｎ，额定频率５０８Ｈｚ，
相电阻０３９７Ω，电感４４６ｍＨ，永磁体装配方式为

表贴式。自学习的初始推定电压为５０Ｖ，初始推定

时间为１ｍｓ，电流续流降落时间１５ｍｓ，粗推定次

数１２次，细推定次数８次，ΔＶ１＝２０Ｖ，ΔＶ２＝１０Ｖ，

ΔＶ３ ＝５Ｖ，推定阈值分别为
Ｉｒａｔｅ
２，

３Ｉｒａｔｅ
４ ，Ｉｒａｔｅ，其

中，ｒａｔｅ下标指的是额定值。最终推定电压为２４５Ｖ，
推定时间为１ｍｓ，整个自学习用时０７２８ｓ。

图５为推定的次数变化，可以发现在增加到
Ｉｒａｔｅ
２

这个点上，一共重复了５次，电压才逐渐加到
３Ｉｒａｔｅ
４

这个点的需求上，又重复了５次，才得到理想的指

令值，在Ｉｒａｔｅ这个点的需求上，又重复了９次。图６
可以看出推定电压逐步增加的过程，从５０Ｖ开始，

一直增加到２４５Ｖ满足了推定条件。

·８４·
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图４　永磁同步电机转子位置推定电压和推定时间自学习流程图

图５　自学习中的推定次数变化
图６　自学习中的推定电压变化

　　 （下转第６７页）
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基于模糊 ＰＩ全电动工业平缝缝纫机多电机同步
控制方法研究

张红月１，郑　鹏２

（１陕西国防工业职业技术学院 电子信息学院，西安７１０３００；２华陆工程科技有限责任公司，西安 ７１００７５）

摘　要：目前工业平缝缝纫机主要以机械式和半自动化为主，效率低，可靠性和稳定性差，自动化程度不高。针对

这一现状，提出一种引入模糊ＰＩ补偿的工业平缝缝纫机三电机同步控制算法，用偏差耦合式控制三电机同步转动，

同时引入ＰＩＤ补偿和模糊控制融合算法消除系统同步偏差，很好解决了自动化多电机同步问题。实验结果表明，基

于模糊ＰＩ补偿的偏差耦合同步控制算法可以很好改善系统的同步性能，提高系统的同步精度。
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０　引　言

纺织业作为有很长历史的传统制造行业，为满

足现代社会物质需求的日渐增长，已经成为人们日

常生活中离不开的基础产业［１２］。从当前国内纺织产

业来看，仍然在大量使用技术含量不高的离合器工

业平缝缝纫机，此类平缝缝纫机自动化程度低，速

度响应慢，且平缝机停机时，电机仍会继续转动从

而造成电机输出功率的严重浪费，进而使得服装加

工业技术普遍落后，能效低。

部分企业使用半自动化直驱型工业平缝机，在

一定程度上提高了服装加工业的效率，但是大部分

机型功能不够丰富、自动化程度不高，在实际高速

缝制中，可靠性差，稳定性不高。国外高档全自动

工业平缝机技术先进，缝纫质量高，但是他们的价

格高昂，性价比低，很多中小型企业也无力负

担［３４］，从而影响整个服装加工业的长远发展。将直

驱式工业平缝缝纫机内部同步方式由机械式改进为

电传动式，面临的主要技术难点就是保持多电机间

的同步性，一直是缝纫机行业的研究热点［５］，因此

开发一种拥有自主知识产权的全自动电动平缝缝纫

机显得非常迫切。
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１　系统设计思路

１１　设计思路

本系统设计思路是设计搭建三电机同步控制系统

实验平台，选取ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５ＤＳＰ作为下位机控制芯

片，规划出系统各功能模块硬件单元，利用ＴＩ公司的

ＣＣＳｔｕｄｉｏ软件完成了三电机同步控制系统的程序设计，

编程实现多电机同步控制算法，采用ＬａｂＶＩＥＷ编写了

上位机控制界面程序，实现电机转速实时显示和在线控

制，最后完成多电机同步控制算法的验证实验。

本系统用同步控制较适宜偏差耦合方式控制系

统电机，该方式尤其适用于三台电机同步控制，同

时为提高系统的同步控制精度，采用模糊 ＰＩ控制算

法对系统的同步偏差进行调节。控制系统通过速度

同步控制模块对三台电机速度进行同步，进而驱动

工业平缝机的针杆机构、送布牙机构和旋梭机构，

使其协调运动。全电动式工业平缝机电机同步控制

系统整体结构如图１所示。

图１　全电动式工业平缝机电机同步控制系统总体结构

１２　同步控制采用偏差耦合方式

本系统三电机控制采用偏差耦合多电机同步控

制方式［６］，主要思路是将任一台电机的速度反馈值

与其它电机的速度反馈值依次作差，然后将得到的

偏差相加作为该电机的速度补偿信号，其控制系统

框图如图２所示。

图２　同步偏差耦合系统框图

　　图２中，速度补偿器作为耦合单元，使得任何

一台电机都能响应其他电机的转速变化。以电机１
的速度补偿器为例，其原理框图如图３所示。增益

Ｋｒ是用来调整性能不同的电机间的转动惯量。

这种控制方式适用于当电机数目大于等于３的

同步控制系统，尤其体现在三台电机同步控制中同

步性能表现较好。但是，随着系统中电机数目的增

加如图３所示，需要比较作差的电机速度值就会越

多，计算量大，整个系统的结构也越发复杂。

图３　速度补偿模块单元原理图

１３　模糊ＰＩＤ控制算法

系统采用自整定式模糊 ＰＩＤ补偿算法，该算法

·１５·
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是模糊控制理论和 ＰＩＤ控制理论融合的算法［７］如图

４所示。此方法首先需要找出 ＰＩＤ三个参数与控制

偏差ｅ和偏差导数 ｅｃ之间的模糊关系，在实际实验

中通过不断测试 ｅ和 ｅｃ，根据模糊控制的规则不断

对三参数实时在线修改，以符合不同 ｅ和 ｅｃ对控制

参数不同的要求，从而到达使被控对象拥有良好的

动、静态性能参数。

图４　自整定式模糊ＰＩＤ控制系统图

模糊ＰＩＤ算法是一种连续ＰＩＤ算法，适用于模拟

控制系统。随着计算机技术的持续发展，要在现代数

字计算机中实现持续ＰＩＤ控制，首先需要对ＰＩＤ算法

进行数字化［８］，以满足只处理数字量的计算机系统，

因此采用变速积分ＰＩＤ控制算法进行离散化。

变速积分ＰＩＤ的算法是将传统的ＰＩＤ算法改进后

设计的一种新算法，就是在积分环节增加系数 α［ｅ
（ｋ）］，使积分环节调制随偏差的改变而改变。通过调

整积分项的累加速度变化，使之与偏差的大小相匹配；

偏差变大，积分效果变弱；偏差减小，积分效果变强。

变速积分ＰＩＤ控制算法表达式是：

ｕ（ｋ）＝ＫＰｅ（ｋ）＋ＫＩ∑
ｋ－１

ｊ＝０
ｅ（ｊ）＋α［ｅ（ｋ）］ｅ（ｋ{ }）Ｔ＋

ＫＤ（ｅ（ｋ）－ｅ（ｋ－１））／Ｔ （１）
其中，α［ｅ（ｋ）］是偏差ｅ（ｋ）的函数，其值在区间［０，
１］上，表达式为

α［ｅ（ｋ）］＝

１ 　　　　　 ｅ（ｋ）≤Ｂ
Ａ－ ｅ（ｋ）＋Ｂ

Ａ Ｂ＜ ｅ（ｋ）≤（Ａ＋Ｂ）

０ 　　　　　 ｅ（ｋ）＞（Ａ＋Ｂ
{

）

（２）

采用直流电机的控制系统，电流环调采用变速

积分ＰＩ控制算法，可使系统在偏差变大时减弱积分

效果直至偏差全无，在小的偏差时，积分效果增强。

因积分环节系数取值太大，会使得系统产生过调的

效果，甚至于积分产生饱和，取小又不能快速消除

系统静差，因此，系统电流环调节采用变速积分 ＰＩ
算法，可以较好解决这一问题。

１４　引入模糊ＰＩ补偿算法的同步偏差耦合方法

１４１　建立模糊ＰＩ控制模型

在Ｍａｔｌａｂ利用 ＧＵＩ工具快速构建模糊控制器，

随后在Ｓｉｍｕｌｉｎｋ调用，建立模糊ＰＩ控制模型。

（１）建立模糊控制器

系统采用的自整定式模糊 ＰＩ控制器，结构包含

两输入、两输出，即以偏差 ｅ和偏差变化 ｅｃ为控制

器的输入，用△ＫＰ、△ＫＩ为为控制器输出。在ＭＡＴ
ＬＡＢ中执行程序 ｆｕｚｚｙ指令，打开 ＭＡＴＬＡＢ软件中

ＦＩＳ编辑器工作界面如图５所示。保存至缓存的文件

是Ｅｒｒｏｒｃｏｎｔｒｏｌ．ｆｉｓ。模糊控制器服从 Ｍａｍｄａｎｉ规则，

解模糊则选用Ｃｅｎｔｒｏｉｄ法。

图５　模糊控制器ＦＩＳ编辑界面

（２）定义输入端／输出端变量模糊子集

其中偏差 ｅ与偏差变化量 ｅｃ的模糊论域［－６，
６］之间，△ＫＰ输出模糊论域［－３，３］，△ＫＩ的模糊

论域为［－２，２］，模糊语言变量取为七个等级，即

｛ＮＢ，ＮＭ，ＮＳ，ＺＯ，ＰＳ，ＰＭ，ＰＢ｝。其中 ＮＢ模

糊子集选择 Ｚ型隶属函数 ｚｍｆ，ＰＢ模糊子集选择 Ｓ
型隶属函数ｓｍｆ，其他选三角型隶属函数ｔｒｉｍｆ。双击

图５中的输入、输出变量模块，编辑模糊子集分布，

模糊子集隶属函数的设置如图６所示。

·２５·
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图６　模糊控制器输入、输出设置界面

　　（３）建立模糊控制规则

根据专家经验和 ＰＩＤ控制器比例环节和积分环

节对控制系统的作用，总结出 ＫＰ，ＫＩ参数自整定的

规则如表１所示。

表１　ＫＰ／ＫＩ模糊自整定规则△ＫＰ／△ＫＩ

　　　　　　ｅｃ

△ＫＰ／△ＫＩ　　
ｅ　　　　　　

ＮＢ ＮＭ ＮＳ ＺＯ ＰＳ ＰＭ ＰＢ

ＮＢ ＰＢ／ＮＢ ＰＢ／ＮＢ ＰＭ／ＮＭ ＰＳ／ＮＭ ＰＳ／ＮＳ ＺＯ／ＺＯ ＺＯ／ＺＯ
ＮＭ ＰＢ／ＮＢ ＰＢ／ＮＢ ＰＭ／ＮＭ ＰＳ／ＮＳ ＰＳ／ＮＳ ＺＯ／ＺＯ ＮＳ／ＺＯ
ＮＳ ＰＭ／ＮＢ ＰＭ／ＮＭ ＰＭ／ＮＳ ＰＳ／ＮＳ ＺＯ／ＺＯ ＮＳ／ＰＳ ＮＳ／ＰＳ
ＺＯ ＰＭ／ＮＭ ＰＭ／ＮＭ ＰＳ／ＮＳ ＺＯ／ＺＯ ＮＳ／ＰＳ ＮＭ／ＰＭ ＮＭ／ＰＭ
ＰＳ ＰＳ／ＮＭ ＰＳ／ＮＳ ＺＯ／ＺＯ ＮＳ／ＰＳ ＮＳ／ＰＳ ＮＭ／ＰＭ ＮＭ／ＰＢ
ＰＭ ＰＳ／ＺＯ ＺＯ／ＺＯ ＮＳ／ＰＳ ＮＭ／ＰＳ ＮＭ／ＰＭ ＮＭ／ＰＢ ＮＢ／ＰＢ
ＰＢ ＺＯ／ＺＯ ＺＯ／ＺＯ ＮＭ／ＰＳ ＮＭ／ＰＭ ＮＭ／ＰＭ ＮＢ／ＰＢ ＮＢ／ＰＢ

　　双击图５的ＦＩＳ编辑器中的规则编辑器，将表１中
的模糊规则按顺序输入到规则编辑器中如图７所示。

图７　模糊控制器规则编辑器界面

　　至此，基于 ＧＵＩ编辑的模糊控制器已经全部完

成，为使该ＦＩＳ系统可在 Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真软件中调用，

需把文件Ｅｒｒｏｒｃｏｎｔｒｏｌ．ｆｉｓ导入 Ｍａｔｌａｂ工作空间，供

后续建立模糊ＰＩ控制器模型时使用。

１４２　加入模糊ＰＩ的偏差耦合同步控制方法

在偏差耦合同步控制方式的基础上，采用模糊

ＰＩ控制算法对同步误差进行调节，在 Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真

环境中构建起仿真模型如图８所示，其中模糊 ＰＩ控
制器模块是通过 Ｓｉｍｕｌｉｎｋ仿真环境中的 ＦｕｚｚｙＬｏｇｉｃ
Ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｒ模块，调用前面已建的 ＦＩＳ文件，进而实

现模糊控制器建模工作。

图８　建立模糊ＰＩ控制偏差耦合控制仿真模型

·３５·
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２　系统硬件设计

系统控制板以 ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５ＤＳＰ为核心，其

包含直流电机、光电码盘测速单元、电机驱动单元、

电平转换单元、ＴＩ仿真器及供电电源，组成系统硬

件框图如图９所示。

图９　三电机同步控制系统框图

２１　ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５ＤＳＰ

为了能够更好的实现同步控制算法，保证实验

系统平台的可靠和稳定，系统采用国产开发控制板

ＨＹＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５ＤＳＰ，其核心器件 ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５
ＤＳＰ是美国ＴＩ公司推出的一款拥有浮点型数字信号

处理能力的芯片，拥有强大的控制和运算能力及高

效率的Ｃ语言编程，可以实现复杂的算法，在工控

领域里有很广泛的使用。

２２　电机及其驱动单元

实验电机选取万宝至公司的直流电机，型号是

ＲＳ３８５ＰＨ１６１４０，当电机空转时，电流Ｉ０＝００７Ａ，转

速Ｎ０＝５４３８ｒ／ｍｉｎ；当电机负荷增大到电机停转时，

电流ＩＳ＝１４７Ａ，输出转矩 ＴＳ＝３５３ＭＮ·ｍ。ＤＳＰ
输出电压比较小是３３Ｖ，且其输出功率不够大，不

能直驱动电机，因此选择以Ｌ２９８芯片为核心设计驱

动电路单元，驱动模块控制信号电压４５～５５Ｖ，驱

动电机电压为５～３０Ｖ，输出最大电流为２Ａ（电流瞬

时值可达３Ａ），功率输出最大２５Ｗ。驱动板的Ａ、Ｂ
端口接ＤＳＰ输出的ＰＷＭ信号，Ｉ／Ｏ输出引脚接驱动

板的控制信号单元ＩＮ１～ＩＮ４，控制电机正反转。

２３　测速单元

光电码盘与对管组成光电编码器用来测量控制

电机的转动速度，码盘安装在电机转轴同转轴一起

转动，开启二极管发出光信号，透过码盘间隙达到

光敏元件，经过放大、整形电路后输出脉冲信号。

码盘上刻有均匀的标记刻线，且通过码盘间隙输出

的脉冲频率与电机之间的转速是成正比例相关，因

而检测输出脉冲信号频率即可算出电动机实时的转

动速率。编码器输出的两路信号相位相差９０°，检测

这两路信号的相位间关系，就可以测得直流电机的正

反转方向。光电码盘测速传感器编码方式为增量式，

码盘刻线数４４８线，输入电压３５Ｖ，响应频率１８０
ｋｈｚ，输出信号３５Ｖｐｐ，Ａ、Ｂ两相脉冲相位差９０°。

２４　电平转换单元

因为直流电机驱动要求输入高电平电压５Ｖ左

右的ＰＷＭ信号，而 ＤＳＰ输出最高电平仅为３３Ｖ，
因此需要在中间进行电平转换。系统采用美国 ＴＩ公
司的ＳＮ７４ＬＶＣ２４２５Ａ电平转换芯片，它具有性能高、

功耗低、电压低的特性，ＳＮ７４ＬＶＣ４２４５Ａ芯片管脚

ＶＣＣＡ为５Ｖ的电压，ＶＣＣＢ是３３Ｖ的电压，可实

现８通道输入输出 Ｉ／Ｏ电平转换。ＤＩＲ引脚控制电

平转换的方向，ＯＥ引脚为芯片使能端。

３　系统软件设

３１　下位机程序算法

系统软件是有下位机算法程序和上位机控制软

件程序两个部分构成。开发软件采用德州仪器推出

的嵌入式处理芯片集成开发环境 ＣＣＳｔｕｄｉｏ平台。程

序工作流程是：程序开始先初始化系统、Ｉ／Ｏ资源、

ｅＰＷＭ、ｅＣＡＰ、ＳＣＩＢ和定时器 ０，初始化以后开启

定时器０，等待定时器０溢出触发中断，进入中断后

定时１２０ｍｓ后调用电机同步控制算法程序，对三台

电机进行一次同步转速误差调节，同步控制算法执

行完再定时６０ｍｓ后，调用模糊 ＰＩ控制算法程序，

对各电机转速的跟踪误差进行 ＰＩ调节，同时向串口

发送三电机转速值。中断服务子程序有定时器０中

断、ＣＡＰｘ（ｘ＝１，２，３）中断和串口接收中断。定时
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器０在定时达到 ２０ｍｓ后相应产生溢出的中断；

ＣＡＰｘ中断触发置为脉冲上升沿触发中断；串口接收

中断由ＦＩＦＯ（先入先出队列）缓冲中断启动触发，先

入先出队列深度值设置是１０。
在ＣＣＳｔｕｄｉｏＶ４２中，对整个程序进行编译，生

成．ＯＵＴ文件，经仿真器下载到 ＤＳＰ目标板，进行

调试运行，实现对三台电机转速的同步控制。同步

控制算法子程序流程如图１０所示，ＰＩ控制算法子程

序流程如图１１所示。

图１０　同步控制算法流程图

图１１　增量型ＰＩ控制算法流程图

３２　上位机操控软件

系统选择 ＬａｂＶＩＥＷ２０１１作为软件开发环境，设

计多电机同步控制系统软件界面。上位机操控软件主

要任务是完成采集电动机转速参数值，并对采集数据

进行处理后显示出来，同时发送上位机的控制指令信

号。采用串口方式来实现下位机控制芯片和上位机电

脑端信息传送，上位机操控软件界面如图１２所示。

图１２　上位机操作软件界面

４　实验结果及分析

４１　仿真结果分析

根据图 ４所示自整定式模糊 ＰＩＤ控制结构在

Ｓｉｍｕｌｉｎｋ软件内构建系统仿真模型如图１３所示。

图１３　自整定式模糊ＰＩ控制仿真模型

图１４　加入与未加入模糊ＰＩ环节的转速曲线局部放大对比图

系统建立的多电机同步仿真模型是协调三台电

机按一定的比例同步运行，设置电机之间的转速差

为２００ｒ／ｍｉｎ，即 ｎ１＝１２００ｒ／ｍｉｎ，ｎ２＝１４００ｒ／ｍｉｎ，
ｎ３＝１６００ｒ／ｍｉｎ。

通过图１４加入与未加入模糊 ＰＩ环节的转速曲

线局部放大对比图可以看出，引入模糊 ＰＩ控制环节

后，在ｔ＝１／１０ｓ时，三电机同步性能比未引入模糊

ＰＩ控制环节时效果好。由此表明，通过在偏差耦合

同步控制方式中，引入模糊 ＰＩ控制对系统的同步偏

差进行实时调节，可有效改善制系统的同步性能。

４２　实验结果分析

为了进一步验证系统性能，通过实验方式进行

验证，向开发板控制芯片装载代码并调试，实验设

计为两种情况，一种是不引入模糊 ＰＩ环节时系统的

同步性能表现；另一种是引入模糊 ＰＩ环节后系统的

同步性能表现。

实际实验中，当电机供电电压为１５Ｖ时，电机

的最大转速为４１００ｒ／ｍｉｎ左右；依照电机性能特点，
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选择电机调速区间［１０００ｒ／ｍｉｎ，４０００ｒ／ｍｉｎ］作为实

验有效调速区间。因电机转动时自身特点，转速输

出在一定范围内会有所波动，因此，实验选取实验

中一段时间内的转速平均值。通过上位机软件，采

集到的转速数据如表２所示。图１５为两组最大同步

误差数据比较示意图。

表２　三电机转速数据

参考转速

／（ｒ／ｍｉｎ）

未加模糊ＰＩ补偿环节时

电机转速／（ｒ／ｍｉｎ）
电机１ 电机２ 电机３

△ｎｍａｘ
／（ｒ／ｍｉｎ）

加入模糊ＰＩ补偿环节时

电机转速／（ｒ／ｍｉｎ）
电机１ 电机２ 电机３

△ｎｍａｘ
／（ｒ／ｍｉｎ）

１０００ １００３３１ ９９８７１ １０１８３ １９５９ １００００４ ９９０３ １０００２２ ９９２
１２００ １１９７０４ １１９０１８ １２０４９４ １４７６ １２１０５３ １２０６８２ １２０４６８ ５８５
１４００ １４０５２２ １４１７９２ １３９６１８ ２１７４ １３９９１４ １４０４３３ １４０８７ ９５６
１６００ １６０５７４ １５８９１７ １５９３０６ １６５７ １６００１７ １５９７２５ １５９３８ ６３７
１８００ １７９６１ １７９９２６ １８１１３１ １５２１ １７９５４１ １８０４０７ １７９７３６ ８６６
２０００ ２００９４８ １９９８６ ２００００６ １０８８ ２０００１３ ２００１２３ ２００３０９ ２９６
２２００ ２１９６９１ ２２０３０１ ２２１１２３ １４３２ ２２０４５３ ２１９８６６ ２２０５３９ ６７３
２４００ ２４０１３ ２３９５２９ ２４０７９２ １２６３ ２４０２３１ ２３９８２６ ２４００４９ ４０５
２６００ ２５９７３８ ２５９８６７ ２６０８８８ １１５ ２６０６９７ ２６０８８２ ２６０１１８ ７６４
２８００ ２８０７５６ ２７９７５３ ２７８９３７ １８１９ ２８０４４９ ２８０３４１ ２８０１２１ ３２８
３０００ ２９８９７ ２９９８８２ ２９９７５１ ９１２ ３００１５７ ２９９８５８ ３０００３１ ２９９
３２００ ３１９８６１ ３１９５６２ ３２０７５４ １１９２ ３２０７２９ ３２０３４５ ３２０４８９ ３８４
３４００ ３３９７４２ ３３８９７３ ３３８４３１ １３１１ ３４００３８ ３４０４６ ３３９６０８ ８５２
３６００ ３５９８７６ ３５９０８４ ３６０４８３ １３９９ ３６０３５９ ３５９７８８ ３６００７７ ５７１
３８００ ３７９２５４ ３８０７７９ ３８０１６２ １５２５ ３７９０７７ ３７９９２８ ３７９５３７ ８５１
４０００ ４００５１８ ３９９０８６ ３９８９７９ １５３９ ３９９６５ ４００３０５ ３９９７１１ ６５５

　　表２中三电机转速数据，可得出在不同参考转

速时系统的最大同步误差为△ｎｍａｘ，由图 １５可知，

在电机有效的调速区间［１０００ｒ／ｍｉｎ，４０００ｒ／ｍｉｎ］不
同转速下，采用模糊ＰＩ补偿算法可以有效改善多电

机控制系统同步性能表现，降低系统的同步误差。

图１５　两组最大同步误差数据比较示意图

５　结　语

多电机同步控制方法是一门交叉跨学科的多种

技术的集成，本系统提出引入模糊 ＰＩ控制算法的偏

差耦合式三电机同步控制系统方案，通过分析并设

计实验系统平台进行算法验证实验，实验结果表明，

基于模糊ＰＩ补偿的偏差耦合同步控制算法可以很好

改善系统的同步性能，改进多电机同步系统的同步

精度。
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低阶谐波相位对异步牵引电机振动的影响
罗金梅１，２，夏云清２，吴　祥２，熊　飞３

（１湖南电气职业技术学院，湖南 湘潭 ４１１１０１；２湘潭电机股份有限公司，湖南 湘潭 ４１１１０１；
３华中科技大学 电气与电子工程学院，武汉 ４３００７４）

摘　要：随着高铁的高速发展，异步牵引电机的振动噪声问题近年来已得到了广泛的关注和研究。本文重点探究了

低阶谐波相位对异步电机电磁力波的影响。利用等效电路定性分析了考虑谐波后定转子侧电流相位的关系。对一台

异步牵引电机进行电磁力分析，通过二维傅里叶分析提取电磁力波主要阶次和频率，分析了三阶主要电磁力波随谐

波相位的变化。最后通过有限元仿真得到不同谐波相位下的电机振动情况，表明在空间阶次较低的情况下，电机振

动和电磁力波与谐波相位的关系具有一致性。

关键词：异步牵引电机；低阶谐波；电磁力；振动噪声
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０　引　言

由于结构简单，安全可靠等优点［１３］，异步牵引

电机一直以来都在铁路机车等交通运输业占据着重

要地位。然而，随着人们对环境舒适要求的提高，

牵引电机的振动噪声已引起了广泛的关注。降低电

机的振动噪声不仅可以改善生活工作环境，也可以

节约能耗，同时减少磨损以提高电机使用寿命。

根据噪声源的不同，一般将电磁噪声分为三大

类［４］：（１）电磁噪声：由于电磁力作用在定、转子

的间的气隙中产生旋转力波或脉动力波，使定子产

生振动而辐射噪声。（２）机械噪声：机体和转子振

动产生的噪声，主要由轴承和电刷引起。（３）空气

动力噪声：由电机内的冷却风扇和转子转动产生。

其中电磁噪声被认为是最难避免的噪声，这种高频

噪声也是影响人们听觉的主要噪声［５］。

目前，国内外关于电机电磁振动噪声的研究主

要围绕电磁力展开，一般情况下在考虑电磁力来源
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时主要考虑基波正弦电流的作用，而实际电机由于

变频器供电方式往往存在大量谐波电流［６］，其中由

于电力电子器件开关造成的高次谐波电流会对电机

振动噪声产生影响，可能会导致电磁振动的频率接

近电机固有频率，从而引起共振，增加系统的振动

噪声。

国内外对由变频器产生的高次谐波的影响进行

了较为广泛的研究，也证明了输入电磁激励与电磁

噪声的相关性。这类高次谐波的影响往往可以通过

合适的控制策略进行抑制［７］。除此之外，受非线性

负荷等因素的影响，实际供电时电压会产生一定畸

变，往往也会造成低阶（５、７次等）时间电流谐波。

这些电流谐波对电机的转矩和振动噪声都会产

生一定的影响［８９］。而不同相位角下的低阶谐波对电

机性能的作用是不同的，文献［１０］研究了低阶谐波

相位角对于三相异步电机效率、温升等特性的影响。

文献［１１］探究了低阶电压谐波相位角与振动的关系，

并表明在某特定谐波电流相位角下，影响电机振动

的主要阶次力波可以被削弱。

探究谐波电流的相位对电磁力的影响，可以更

好的阐明其对振动的影响，同时对于电机减振降噪

也具有一定的意义。本文以某地铁用异步牵引电机

为例，分析了低阶谐波相位角对电机电磁力的影响，

并结合有限元仿真结果阐释了谐波相位角对于电机

振动的作用。

１　等效电路

对于异步电机而言，传统的 Ｔ型等效电路可以

有效地等效表示定转子间的电压电流关系。但当考

虑ｋ次时间谐波电压时，异步电机的 Ｔ型等效电路

中各参数的值会随频率发生改变，等效电路如图１
所示。对于不同阶数的谐波电压，考虑到集肤效应，

电阻与漏抗等参数都会发生一定的变化［１２］，并且不

同频率下转差也不相同，因此等效电路会发生较大

的变化，定转子侧电流相位也会发生改变。

图１　考虑谐波的等效电路

图１中，下标１，２分别表示定子侧与转子侧，

Ｓｋ为ｋ阶时间谐波下的转差率，其与基波作用下的

转差关系如式（１）所示。

Ｓｋ ＝
ｎｋ－ｎ
ｎｋ

＝
ｋｎｓ－ｎ
ｋｎｓ

＝ｋ－１ｋ ＋
Ｓ１
ｋ （１）

式中，ｎｋ为ｋ阶时间谐波下的速度差，ｎｓ为基波速度

差，Ｓ１为基波转差率。

根据图１可将异步电机的电压与定转子侧电流

方程表示为式（２）。

Ｕ＝Ｕ１ｍ∑
!

μ＝１
Ｃｆνμｃｏｓ（μωｔ＋φνμ）

Ｉ１ ＝Ｕ１ｍ∑
!

μ＝１

Ｃｆνμ
Ｚμ
ｃｏｓ（μωｔ＋φνμ＋θ１μ）

Ｉ２ ＝Ｕ１ｍ

∑
!

μ＝１

Ｚμｍ
Ｚμｒ＋Ｚμｍ


Ｃｆνμ
Ｚμ
ｃｏｓ（μωμｔ＋φνμ＋θ２μ）（２）

式中，μ为电压时间谐波次数，Ｃｆｖμ为 μ阶谐波与基

波的比值，φｖμ为第 μ次电压与基波电压间的相位

角，而θμ为第μ次电压与电流间的相角差。Ｚμ为第

μ次谐波对应的总电路阻抗，Ｚμｍ为第 μ次谐波对

应的励磁阻抗，Ｚμｒ为第μ次谐波对应的转子侧等效

阻抗。

为更直观的表示各谐波电压与电流的关系，以

本研究样机为例，简化表示电机负载工作时的电流

矢量图如图２所示。为方便观察，图中仅表现出５
次谐波电流矢量，其他阶数谐波电流与其情况

类似。

图２　考虑谐波的电流矢量图

由图２可以看出，５次谐波电流与电压初始相

角差与基波电流时已具有较大的偏差，这由电机谐

波电路参数变化导致，同时定子电流与转子电流间

的相位关系与基波时也已有显著不同。

由于磁势方向与电流一致，谐波电流相位的变

化会影响磁势合成。此外谐波电流频率也影响了磁

势的转速，从而使电机磁密获得更多的谐波分量。

考虑谐波电流相位的作用，需对电磁力波进行进一

步的分析。

·８５·
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２　电磁力分析

传统的电磁力计算方法是先通过磁势乘磁导得

到电 机 气 隙 磁 密，再 利 用 式（３）求 解 径 向 电

磁力［１３］。

Ｆｒ＝
Ｂ２ｒ φ，( )ｔ－Ｂ２θ φ，( )ｔ

２μ０
（３）

　　在计算电流产生的磁势时，考虑到齿槽效应及

绕组形式，合成磁势往往包含空间谐波。其中由于

齿谐波的绕组系数与基波相同，其幅值一般较大，

在解析计算中不能忽略。此外磁导谐波主要阶数也

与定转子齿槽数相关，因此在气隙磁场谐波中最强

的是齿谐波磁场［１７１８］，由此产生的径向电磁力通常

表示如式（４）所示的形式。

Ｆｒ＝∑
!

μｓ＝１
∑
!

μｒ＝１
∑
!

ｋｓ＝１
∑
!

ｋｓ′＝１
∑
!

ｋｒ＝１
∑
!

ｋｒ′＝１
Ｆｒμｓμｒｋｓｋｓ′ｋｒｋｒ′ ｃｏｓ

ｋｒ－ｋ′ｒ
ｐ Ｚｒ（１－Ｓ）＋μｓ－μ{ }ｒωｔ[{ ＋

（ｐ＋ｋｓＺｓ＋ｋｒＺｒ）－（ｐ＋ｋ′ｓＺｓ＋ｋ′ｒＺｒ{ }）φ±φｖμｓ±φｖμｒ±θμｓ±θμ]ｒ ＋

ｃｏｓ ｋｒ－ｋ′ｒ
ｐ Ｚｒ（１－Ｓ）＋μｓ＋μ{ }ｒω[ ｔ＋ （ｐ＋ｋｓＺｓ＋ｋｒＺｒ）{ ＋

（ｐ＋ｋ′ｓＺｓ＋ｋ′ｒＺｒ }）φ±φｖμｓ±φｖμｒ±θμｓ±θμ] }ｒ

（４）

式中，Ｆｒ为径向电磁力幅值，Ｚｓ，ＺｒＺｓ和Ｚｒ分别为定

转子槽数，μｓ，μｒμｓ和μｒ均表示谐波电压次数，ｋｓ，ｋ′ｓ
ｋｓ和ｋｒ，ｋ′ｒｋｒ分别为定转子空间谐波次数，ｋ′ｓ和 ｋ′ｒ
与ｋｓ，ｋ′ｓｋｓ和ｋｒ，ｋ′ｒｋｒ含义相同，且均为正整数。φｖμｓ
和φｖμｒφｖμｓ和φｖμｒ分别为第μｓ和μｒ次谐波电压与基波

电压间的相位角，而θμｓ和θμｒθμｓ，θμｒ则分别为第μｓ，
μｒμｓ和μｒ次谐波电压与谐波电流间的相角差，θ１代
表基波功率因数角。

通过式（４）可以推导出主要电磁力阶次和频率，

如表１所示。

表１　主要电磁力分量的空间阶数和频率

类别 空间阶数 对应频率

１ ｐ±ｐ （μｓ±μｓ）ｆ

２

ｐ＋ｐ＋ｋｓＺｓ－ｋｒＺｒ
（１－Ｓ１）
ｐ ｋｒＺｒ－μｓ－μｒｆ

ｐ－ｐ＋ｋｓＺｓ－ｋｒＺｒ
（１－Ｓ１）
ｐ ｋｒＺｒ－μｓ＋μｒｆ

ｐ－ｐ－ｋｓＺｓ＋ｋｒＺｒ
（１－Ｓ１）
ｐ ｋｒＺｒ＋μｓ－μｒｆ

ｐ＋ｐ－ｋｓＺｓ＋ｋｒＺｒ
（１－Ｓ１）
ｐ ｋｒＺｒ＋μｓ＋μｒｆ

３ ｐ±ｐ （μｓ±μｒ）ｆ

　　表１中对应类别１为相同时间谐波导致的空间

磁密基波相互作用产生的电磁力，包括时间基波产

生的电磁力波，该力波分量一般幅值较大，但频率

较低。类别３为不同时间谐波导致的空间磁密基波

相互作用产生的电磁力，幅值一般较小。

类别 ２为定转子齿谐波相互作用产生的力波，

其中分量较大的是由基波电流产生的磁场中定转子

齿谐波相互作用产生的力波，该力波频率一般位于

中频段，是电磁力谐波的主要分量［１４１６］。

本文以一台地铁用异步牵引电机作为研究对象

进行电磁力分析，该电机各项性能指标如表 ２所

示。对于槽配合为４８／５８的异步电机，基波电流激

励为１７０Ａ，转速为１９０７ｒ／ｍｉｎ。通过表１可以对

其主要电磁力谐波进行大致估算，其中由于定转子

一阶齿谐波引起的电磁力谐波包括（６，１７１４４），
（１０，１８４３４），（１４，１９７２４）三阶。括号中前一

项表示空间阶数（不考虑转向），后一项表示时间

频率。这三阶力波由于空间阶数较低，且频率位于

中频段，对振动噪声贡献较大，是需要重点分析的

对象。

表２　电机各项参数

电机参数 参数值 电机参数 参数值

极数 ４ 相数 ３
相电压／Ｖ ６０６ 额定功率／ｋＷ １９０

额定转速／（ｒ／ｍｉｎ） １９０７ 额定频率／Ｈｚ ６４５
定子槽数 ４８ 转子槽数 ５８

　　为验证上述分析的正确性，利用有限元仿真方

法对异步电机额定工作点进行电磁力计算，对径向

电磁力进行二维傅里叶分析如图３所示。

图３　电磁力波时间空间的二维谐波分析

忽略幅值较小分量，可以看到主要电磁力谐波

·９５·



５７卷

为图中虚线框内的三阶力波，由定转子一阶齿谐波

相互作用产生，空间阶次和频率分别为（－６，
１７１５７），（－１０，１８４４７），（－１４，１９７３７），与

解析法分析结果近似一致。

当引入电流谐波时，电磁力谐波的时空分量会

更加丰富。但由于电流谐波幅值相对于基波较小，

可认为电磁力幅值较大的谐波分量时空阶数不变。

对上述三阶分量幅值随谐波电流相位的变化进行分

析，在激励中除基波电流外加入１０％的五次谐波或

七次谐波，求解异步电机稳定工作后电磁力波的幅

值。上述三阶力波幅值与谐波电流相位的关系如图

４所示。分析其电磁力幅值随电流谐波相位变化的

情况，可以直观地看出，电磁力的影响与谐波相位

角基本呈正弦变化，与式（４）推导相符合。

由于谐波等效电路中转子侧电感值远大于电阻

值，转子侧电流相位基本一致，五次谐波和七次谐

波对电磁力幅值的影响基本一致。

图４　各阶电磁力波相位关系图

从图中可分析得出，虽然谐波的相位与电磁力

幅值基本呈正弦关系，但对三阶电磁力波的作用并

不完全一致，这与各阶次电磁力的初始相位有关。

与此同时，可以看出谐波对电磁力幅值的影响

并不是单向的。在通入１０％的五次谐波或七次谐波

后，（－６，１７１５７）阶力波的幅值有一定的降低，而

（－１０，１８４４７）阶力波的幅值则有所升高。（－１４，
１９７３７）阶力波的幅值变化则与相位相关。

３　振动分析

电机定子的振动与电磁力关系可粗略地由式

（５）表示：

Ｙｎ∝
Ｐ′ｎ

（ｎ２－１）２ １－ ｆ
ｆ( )
ｎ

[ ]２
（５）

式中，Ｐ′ｎ为等效的集中电磁作用力，ｎ为径向电

磁力空间阶数，ｆｎ代表电机定子固有频率。根据

式（５）的表达形式，在进行研究时可认为相同电

磁力大小时，空间阶次越大，对电机振动的影响

越小。

为定量探究谐波电流相位对振动的影响，对电

机进行谐响应分析。由于螺栓对电机整体的模态影

响不大，且螺栓存在会严重影响有限元网格剖分与

计算速度，故在整个仿真中螺栓等连接部件被忽略。

此外，仿真中只考虑绕组的质量效应，不考虑

绕组的刚度效应，绕组采用在定子齿上附加等效质

量的方法进行处理。在考虑了以上所有的假设情况

下，建立电机三维模型、振动计算有限元模型，具

体模型示意如图５所示。

图５　电机三维模型和有限元模型

对上一节中电磁力较高的三点频率处进行振动

分析，取电机侧表面径向振动速度的平均值，结果

如图６，图７及图８所示。这三个频率处的电机振动

与谐波相位的关系基本呈正弦的变化规律，与上一

节分析的三阶电磁力波的变化趋势近似一致。由于

该三阶力波幅值较大，且阶数较低，对振动贡献较

大，因此与振动保持了较好的一致性。此外，谐波

对振动的影响并不总是正向的，在某些相位处谐波

可以降低该频率的振动。

·０６·
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图６　电机振动与谐波相位关系（１７１５７Ｈｚ处）

图７　电机振动与谐波相位关系（１８４４７Ｈｚ处）

图８　电机振动与谐波相位关系（１９７３７Ｈｚ处）

　　值得注意的是，尽管在１７１５７Ｈｚ处和１８４４７Ｈｚ
处电机振动和电磁力波与谐波相位的关系有一致性，

但在１９７３７Ｈｚ处这种规律不再成立，在电流激励

为基波＋１０％五次谐波时的谐波相位对电机振动的

影响并不呈现正弦规律。这是由于对应（－１４，
１９７３７）阶电磁力波阶数相对较高所导致的。尽管该

力波的幅值较高，但其对振动的影响要小于０阶力

波（幅值约为５４Ｎ／ｍ２）和２阶力波（幅值约为６８０Ｎ／
ｍ２）。因此电机振动随相位的变化不能被认为仅与

（－１４，１９７３７）阶单一力波相关，而需要综合考虑

各低阶力波的共同作用。

４　结　语

本文分析了考虑低阶谐波后异步电机的等效电

路与电流基波谐波矢量关系，结合实际电机推导了

电磁力波主要阶数，并分析了低阶谐波电流相位对

主要阶次电磁力谐波的影响，最后利用有限元仿真

得到电机振动速度与谐波相位的关系。

通过解析和仿真分析对比可知，五次谐波或七

次谐波电流对异步电机的振动影响较大，并且幅值

较大的电磁力谐波往往是由一阶定转子齿谐波相互

作用产生的。当其空间阶数较低时，可认为振动与

该阶力波随谐波相位的变化趋势一致。谐波电流相

位与单一电磁力波大小基本呈正弦关系，而在某一

频率上谐波相位对振动的影响可通过电磁力波大小

来反映。通过谐波相位角优化，能够有效降低电机

振动和噪声。
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摘　要：非晶合金和取向硅钢比电机中普遍采用的无取向硅钢具有更好的磁性能，但在电机中应用还存在技术障

碍。为此，本文提出了适用于大功率电机的组合齿结构，以取向硅钢构成齿身，以非晶合金构成齿冠，充分发挥两

种材料的优势。同时，建立了考虑机械应力和压磁效应影响的组合齿磁力耦合数学模型和损耗分析方法，并通过实
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０　引　言

先进电磁材料的应用总是带来电机技术的突破。

为此，国家发布了高端功能与智能材料重点研发计

划，要求将非晶合金和取向硅钢等先进电磁材料应

用于牵引电机，设计出功率密度达国际领先水平的

高效牵引电机。

非晶合金软磁材料具有高导磁、低损耗特性，

将其应用于电机铁心，可显著降低电机的铁损耗，

但非晶合金材料的饱和磁密低，会导致电机的体积

增大［１］。而取向硅钢比电机中广泛采用的无取向硅

钢具有更高的饱和磁密和更低的比损耗，有利于提

高电机的功率密度和转矩密度。但长期以来，取向

硅钢在电机中应用很少，这主要由于其磁性具有强

烈的方向性，仅在易磁化的轧制方向上具有优越的

高磁导率与低损耗特性［２］。

值得注意的是，电机装配可能产生机械应力。

在压应力作用下，铁基非晶合金材料由于具有较为

明显的压磁效应，其磁畴会向垂直于磁化方向偏转，

导致其磁导率降低［３４］。机械应力对取向硅钢的磁性
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能的影响同样不能忽略［５～８］。文献［５］给出了考虑机

械应力下硅钢片的两种附加损耗计算模型，文献

［６］通过实验发现，压应力对取向硅钢的铁耗有较

显著的影响，在 ２００Ｎ的压应力下，Ｂ３０Ｐ１０５取向

硅钢片试样的铁损耗几乎增加了一倍。文献［７］发
现，由于装配应力造成的损耗接近电机额定功率的

０７％，但由于磁致伸缩对应力的依赖性，装配压应

力会使径向振动速度的高次谐波降低。文献［８］通
过损耗分离，发现剩余损耗与等效压应力呈线性关

系。文献［９］分析了铁磁叠片中磁弹性效应与涡流

的耦合，发现机械应力也会影响宏观涡流损耗，这

与统计损耗理论［１０］预测的结果不同。文献［１１］分析

了过盈配合对非晶合金电机损耗的影响，发现过盈

配合导致非晶合金铁心的涡流损耗与磁滞损耗均有

增加，且涡流损耗的增加更为明显。可见，对于应

力引起的额外损耗的计算，不同学者从不同的角度

进行分析，未形成统一的方法。

此外，加工工艺对硅钢片造成的影响也需要考

虑，文献［１２］研究了应力和冲剪边数对硅钢片损耗

的影响，将冲减边数定义为硅钢片性能的退化指标，

测试结果显示，在一定冲剪边数下，硅钢片的损耗

变化与压应力接近线性关系。文献［１３］给出了硅钢

片冲片宽度与损耗修正系数的关系。

目前，已有学者研究了在变压器中使用非晶合

金和取向硅钢并排的组合铁心［１６］，但这种结构不能

适应电机的复杂磁路。并且，现有方法在进行磁路

计算和损耗分析时很少考虑机械应力对铁心的影响。

针对上述问题，本文提出一种组合铁心结构，将饱

和磁密高的取向硅钢应用于定子齿身，将饱和磁密

低的非晶合金应用于定子齿冠，既能适应电机磁路，

又可发挥两种材料低损耗的优势。同时，建立了考

虑机械应力作用下组合铁心的数学模型，试制了组

合铁心模卡，并通过试验验证计算方法的有效性。

１　组合铁心的磁力耦合关系

１１　组合铁心结构

本文考虑到电机的齿部磁密通常在１６～１７Ｔ，
且齿部的磁通方向固定，因此用取向硅钢构成齿部

磁路，以充分发挥取向硅钢的高导磁、低损耗优势。

同时，由于大功率牵引电机定子一般采用开口槽，

造成等效气隙磁阻增大，本文提出如图１所示的两

种新型的组合齿结构———齿部采用取向硅钢、齿冠

采用非晶合金形成半闭口槽，使非晶合金的磁密在

其允许工作磁密１３Ｔ以内。

图１　组合定子齿

为了减小磁路的磁阻，组合铁心采用过盈装配，

使Ｉ型齿中的取向硅钢沿轧制方向与非晶合金和无

取向硅钢之间的接触间隙趋于０，非晶合金和取向

硅钢均承受一定的压应力，而无取向硅钢与非晶合

金之间在齿中心线方向易形成微小的间隙。ＩＩ型齿

装配难度较大，易形成多个第二气隙。

１２　考虑机械应力的磁力耦合关系

非晶合金１Ｋ１０１的导磁能力随压应力增加而下

降［３４］，其压磁系数为非线性。因此，本文采用非线

性模型建模，在外应力σｍｅｃｈ和磁致伸缩共同作用下

的应变"为［９，１１］

ε＝
σｍｅｃｈ
Ｅ ＋λ （１）

λ＝３２λｓ
Ｍ
Ｍ( )
ｓ

２
（２）

式中，Ｅ和 λｓ分别为１Ｋ１０１非晶合金的杨氏模量与

饱和磁致伸缩系数，且Ｅ＝１２０ＧＰａ，λｓ＝２７μｍ／ｍ；
#为平面内任意方向磁化导致的磁致伸缩；Ｍ为磁化

强度；Ｍｓ为非晶合金材料的饱和磁化强度。

考虑到Ｂσ ＝μ０Ｍ＋μ０Ｈ，Ｂｓ≈μ０Ｍｓ，因此有

ε＝
σｍｅｃｈ
Ｅ ＋３２

λｓ
Ｂ２ｓ
Ｂσ－μ０( )Ｈ ２ （３）

式中，Ｂσ、Ｍ和 Ｈ分别为考虑应力时的磁感应强

度、磁化强度和磁场强度；Ｂｓ＝１５６Ｔ，为 １Ｋ１０１
材料的饱和磁感应强度。

在应力作用下，非晶合金材料的磁导率发生变

化。令Δμ＝μ－μσ，则单位体积内磁场能量变化为

１
２ΔμＨ

２，应等于应力引起的单位体积内弹性势能变

化λσｍｅｃｈ。在计算#时近似取Ｂ≈μ０Ｍ，可得应力作

用下非晶合金的磁化曲线：

Ｂσ ＝μσＨ ＝
Ｂ２ｓ－３λｓμσｍｅｃｈ

Ｂ２ｓ
μＨ （４）

式中，$

%

为材料在应力作用下的磁导率；$为材料
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在无应力作用时的磁导率，可由磁化曲线查得。

齿中的磁通方向和机械应力都是沿着齿中心线

方向的，因此对于组合齿中的硅钢可采用线性压磁

方程描述：

ε＝
σｍｅｃｈ
Ｅ ＋ｄＨ （５）

Ｂσ ＝μσＨ＋ｄσｍｅｃｈ （６）
式中，ｄ为硅钢片的压磁系数。由于硅钢片的磁致

伸缩很小，且其磁性能对应力不敏感，在磁路分析

时可忽略磁致伸缩的影响，按照Ｂσ＝μＨ进行计算，

$可由磁化曲线查得。

需要注意的是，在Ｉ型组合齿和 ＩＩ型组合齿中，

应力的作用范围是不同的。如图１所示，对于 Ｉ型
组合齿中的无取向硅钢，压应力只影响齿根部，而

齿根部在组合铁心中所占比例很小，故在磁路计算

时，忽略压应力和磁致伸缩对 Ｉ型齿中无取向硅钢

的影响。同理，对ＩＩ型组合齿中的取向硅钢，同样

可忽略压应力和磁致伸缩的影响。

２　组合铁心的非线性模型

２１　磁路模型

对图１所示的组合齿进行适当简化，可以得到简

化后的计算模型和磁路模型，分别如图２和图３所示。

图２　组合齿简化计模型

图３　组合齿磁路模型

图中，ＧＺ０表示齿根部无取向硅钢磁路的磁导；ＧＺ１、
ＧＺ２、ＧＺ３分别为齿中部无取向硅钢和取向硅钢构成

的并联磁路的磁导；ＧＺ４表示齿顶部非晶合金磁路的

磁导；&Ｚ为齿部磁通。各段磁路的磁导为

ＧＺｉ＝
μσｉＫＦｅｂＺｉｌｔ
ｌｉ

　ｉ＝０，４

ＧＺｉ１ ＝
μσｉＫＦｅｂＺｉｌｔ
ｌ１

　ｉ＝１，２，３

ＧＺｉ０ ＝
μ０ｂＺｉｌｔ
δ２
　ｉ＝１，２，３

ＧＺｉ＝
ＧＺｉ０ＧＺｉ１
ＧＺｉ０＋ＧＺｉ１

　ｉ＝１，２，















 ３

（７）

式中，ｂＺｉ、ｌｉ、$

%

ｉ分别为齿部各段磁路的宽度、长

度以及考虑应力条件下的磁导率；ＫＦｅ为铁心的叠压

系数，对于非晶合金ＫＦｅ＝０８６～０８９，对于硅钢片

ＫＦｅ＝０９５～０９７；ｌｔ为铁心叠长；'２为无取向硅钢与

非晶合金之间形成的第二气隙，取'２＝００１ｍｍ；对

于Ｉ型结构，ＧＺ２０ ＝!

，ＧＺ２ ＝ＧＺ２１；对于 ＩＩ型结构，

ＧＺ１０ ＝ＧＺ３０ ＝!

，ＧＺ１ ＝ＧＺ３ ＝ＧＺ１１。
并联支路的磁通与齿部总磁通之间的关系为

ΦＺ１ ＝ΦＺ３ ＝
ＧＺ２

２（２ＧＺ１＋ＧＺ２）
ΦＺ （８）

ΦＺ２ ＝
２ＧＺ１

２ＧＺ１＋ＧＺ２
ΦＺ （９）

各段磁路中铁心的磁感应强度为

ＢＺｉ＝
ΦＺｉ
ＫＦｅＡｉ

＝
ΦＺｉ
ＫＦｅｂＺｉｌｔ

（１０）

组合齿磁路分析是一个磁力耦合的非线性迭代

过程，在获得齿部磁通后，需先计算齿冠部非晶合

金的磁密与磁导率；然后假定齿中部无取向硅钢和

取向硅钢的磁导率，计算并联磁路的磁通和磁密，

再根据压磁方程计算其磁场强度和磁压降，根据并

联磁路磁压降相等的原理对假设的磁导率进行修正，

直到满足精度要求。

２２　组合铁心的损耗模型

对磁滞损耗计算加以改进，得到电机铁心损耗

计算公式：

ｐＦｅ＝ｐｈｙ＋ｐｅｄｄｙ＝
（ＫｈｙｆＢαｍ ＋Ｋｅｄｄｙｆ

２Ｂ２ｍ）ρＦｅＶＦｅ （１１）
式中，ｐＦｅ为铁损耗；ｐｈｙ和 ｐｅｄｄｙ分别为磁滞损耗

和涡流损耗；Ｋｈｙ和 Ｋｅｄｄｙ分别为磁滞损耗系数和

涡流损耗系数；Ｂｍ和 ｆ分别为磁密幅值和磁通交

变频率；(Ｆｅ为铁心材料的密度；ＶＦｅ为铁心的体

积；)

＝１５～２０为 磁 滞 损 耗 系 数，通 过 实 验

测得。

·４６·
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虽然对于应力引起的损耗，目前的计算方法尚

不统一，但大量研究表明，在压应力作用下，取向

硅钢和无取向硅钢的磁化特性发生变化，从而导致

其损耗增加［５８，１０］。对于非晶合金，压应力使材料内

部磁畴向垂直于磁化方向偏转，使磁畴在外磁场作

用下向外磁场方向的取向难度增大，也会导致磁滞

损耗增加。因此，用磁滞损耗增加的方法计算应力

引起的损耗更为合理。

磁滞损耗计算公式变为［７］

ｐｈｙ＝Ｋｈｙ １＋Ｋ( )
σ ｆＢ

α
ｍρＦｅＶＦｅ （１２）

式中，Ｋσ为关于%的分段线性函数，为

Ｋσ（σ）＝
Ｋ１σ　　　　　　　σ＜σ１
Ｋ２σ＋（Ｋ１－Ｋ２）σ１　 σ≥σ{

１

（１３）

式中，Ｋ１和Ｋ２为应力损耗系数，%１＝２０Ｍｐａ为转折

应力。Ｋ１、Ｋ２可通过实验数据分析获得。对于硅钢

片，Ｋ１＝００８８ＭＰａ
－１，对于非晶合金材料，Ｋ１＝

０１２ＭＰａ－１；Ｋ２＝００１５Ｍｐａ
－１。

由于组合铁心需经过多次冲剪加工，不可避免

地引起附加损耗。为此，本文参考文献［１４］中冲剪

边数对铁损耗影响实验结果，对文献［１３］的铁损耗

修正系数进行修正：

Ｋｐ ＝０８９＋ｋｄ( )Ｃ／Ｗ （１４）

式中，Ｗ为铁磁材料冲片的宽度，单位为ｍｍ，在组

合铁心中，为齿部取向硅钢和无取向硅钢的宽度、

或齿冠部非晶合金的高度；Ｃ为基准宽度，对无取

向硅钢Ｃ＝３，对有取向硅钢Ｃ＝４２；ｋｄ为考虑组合

铁心冲片加工边数影响而引入的系数，在组合齿中，

ｋｄ应分段取值，无取向硅钢中部取 ｋｄ＝１６８，其余

部位取ｋｄ＝１。
因此，组合齿的总铁损耗为

ｐＦｅ＝ ＫｐＫｈｙ＋Ｋ( )
σ ｆＢ

α
ｍ ＋ＫｐＫｅｄｄｙｆ

２Ｂ２[ ]ｍ ρＦｅＶＦｅ （１５）

３　组合齿铁损耗测试实验

组合齿测试装置拓扑及相关数据分别如图４和

表１所示。将 ＩＩ型组合齿（平行齿）与无取向硅钢

构成闭合磁路，在无取向硅钢铁心上绕制一次绕

组，匝数为 Ｎ１＝１８００匝；在组合齿上绕制二次绕

组，匝数为 Ｎ２＝４２匝。为了尽量减小测试数据处

理中无取向硅钢铁心损耗对组合齿损耗的影响，将

无取向硅钢铁心的截面设计成组合齿的４倍，且其

体积为组合齿部的４８２倍。在固定板与无取向硅

钢铁心之间放置应力传感器，通过螺母调节螺杆的

预紧力，间接测出组合齿中非晶合金与无取向硅钢

之间的应力。

图４　组合齿损耗测试装置

表１　组合齿数据

参数 参数值
无取向硅钢长／ｍｍ ４０
无取向硅钢宽／ｍｍ ７５
有取向硅钢长／ｍｍ ３４
有取向硅钢宽／ｍｍ ４

齿冠（非晶合金）长／ｍｍ ４４
齿冠（非晶合金）宽／ｍｍ １２４

　　如图５所示，将一次绕组通过调压器接入２２０
Ｖ、５０Ｈｚ的交流电源中，二次绕组空载。为了准确

测出组合齿的铁损耗，将功率表的电流线圈串入一

次绕组，而将其电压线圈接到二次绕组，这样，铁

心的总损耗ｐＦｅ与功率表测出的功率ｐＷ之间关系为：

ｐＦｅ＝
Ｎ１
Ｎ２
ｐＷ （１６）

根据变压器空载电压 Ｕ２０与主磁通&的关系 Ｕ２０
＝４４４ｆＮ２Φ，得无取向硅钢铁心的磁密幅值为

Ｂ１ｍ ＝
Ｕ２０

４４４ｆＮ２ＫＦｅｂ１ｌｔ
（１７）

鉴于无取向硅钢铁心面积较大，其所受压应力

较小，可忽略其损耗随压应力的变化。根据无取向

硅钢的损耗系数，算出无取向硅钢的铁损耗 ｐｉ，通

过损耗分离，得到组合齿的铁损耗ｐｃ为
ｐｃ＝ｐＦｅ－ｐｉ （１８）

图５　测试电路图

在应力为０Ｍｐａ的条件下，测得不同电压下组

合齿的铁损耗，同时，还在相同条件下测出了相同

尺寸的无取向硅钢齿的铁损耗，将其与计算得到的

组合齿铁损耗进行对比，结果如图 ６所示。可见，

组合齿铁损耗的计算结果与实测值相符，最大误差

·５６·
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不超过５％，证明了计算方法的正确性。同时，当

齿根部磁密在１８Ｔ以下时，无取向硅钢齿的铁损

耗明显大于组合齿的铁损耗，当齿根部磁密在１３～
１５Ｔ范围内时，无取向硅钢齿的铁损耗比组合齿的

铁损耗高１４％。当齿根部磁密大于１８Ｔ后，组合

齿的铁损耗与无取向硅钢齿的铁损耗接近。

图６　计算结果与测试结果对比

分别测试压应力为５Ｍｐａ、１０Ｍｐａ、２０Ｍｐａ时
不同输入电压下组合齿的损耗，得到不同压应力下

组合齿的铁损耗曲线，如图７所示，可见，组合齿

的损耗随着压应力增大而增大。

Ｉ型齿和ＩＩ型齿在不同应力下的铁损耗计算值如

图８所示，可见，在无应力作用下，二者损耗接近。

在压应力作用下，组合齿的铁损耗增大，但Ｉ型齿的

铁损耗明显低于ＩＩ型齿铁损耗。从计算结果看，在同

样为２０Ｍｐａ的应力下，当齿根部磁密超过１８Ｔ时，

Ｉ型齿的铁损耗比ＩＩ型齿减少３７２％，因此，Ｉ型组

合齿在压应力下铁损耗增加幅度较小，更适合牵引电

机应用，且齿部磁密的提高，有望进一步减小电机的

体积，提高电机的功率密度和转矩密度。

图７　不同压应力下损耗曲线

图８　Ｉ型齿与ＩＩ型齿铁损耗对比

４　结　论

本文提出了一种充分发挥取向硅钢与非晶合金

优势的组合铁心结构，可构成大型交流电机的定子

齿，为探索新型材料在牵引电机中的应用提供了有

益的思路。

针对非晶合金材料存在较为明显的压磁效应和

较大的磁致伸缩，以及电机装配会导致铁磁材料受

到一定的机械应力作用，影响非晶合金和取向硅钢

的磁性能等问题，本文建立了一种考虑机械应力和

磁致伸缩影响的组合铁心磁力耦合数学模型，并通

过实验测试了组合铁心的铁损耗，测试结果与计算

结果吻合，验证了本文建模方法的有效性。

进一步对比本文所提出的两种组合齿型，可以

发现，在压应力作用下，组合齿的铁损耗随应力增

大而明显增大，但 Ｉ型组合齿的损耗低于 ＩＩ型组合

齿。并且，Ｉ型组合齿的装配难度较低。因此，在电

机中宜采用Ｉ型组合齿。
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图７　自学习中Ｉｄ电流记录最大值和推定电压变化

　　图７中显示了每个推定周期进行中记录到的 Ｉｄ
电流的最大值和转子位置推定电压之间的关系。可

以看到转子位置推定电压在逐步上升，Ｉｄ电流的最

大值也在上升，最终达到一个稳态值。

在实际应用时，基于相同规格的逆变器和电机

搭配组合，参数基本一致，所以不需要每台都进行

自学习。

４　结　论

本文提出了永磁同步电机转子初始位置推定电

压和推定时间自学习方法，通过设定的目标直轴电

流阈值，粗推定次数和细推定次数，对推定电压和

推定时间逐阶小步长递增进行自学习，经实验验证，

适应性强，可以用在工程实机中。
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多层护套电机转子的过盈量分析及装配工艺
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摘　要：针对高速储能飞轮电机转子的设计与优化问题，提出了一种多层护套结构，以提高电机转子在高转速下的

稳定性和安全性。首先，根据电机转子的工作条件和性能要求，选择了合适的材料并设计了电机转子的主要结构尺

寸。接着，制定了过盈量设计的准则和方法，确保了电机转子各部件之间在静态和动态条件下均能保持足够的接触

压强，避免了高速旋转过程中的剥离现象。通过有限元仿真分析，验证了所设计的过盈量能够满足材料的强度要

求，确保了结构的完整性和可靠性。此外，还制定了一套详细的电机转子装配工艺流程，并通过热变形和应力分布

的仿真分析，验证了各装配工序的可行性。特别是在轴装配的最后阶段，通过优化过盈量，简化了工艺难度，提高

了装配效率和质量。研究成果为高速储能飞轮电机转子的设计和制造提供了重要的理论支持和实践指导，对提升电

机的整体性能和可靠性具有重要意义。

关键词：高速储能飞轮；电机转子；多层护套结构；过盈量设计；有限元仿真；装配工艺
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０　引　言

随着全球能源结构向可再生能源转型，大规模新

能源并网引发的电网频率波动问题日益凸显。这一现

象不仅增加了火电机组调频的任务负担，也导致其动

作频繁，加速了机组的老化过程。储能飞轮是一种机

械储能装置，通过大惯量转子高速旋转储存能量，具

有高能量密度、长寿命、快速充放电等优点［１３］。



　１１期 李松涛等：多层护套电机转子的过盈量分析及装配工艺

高速永磁电机是储能飞轮系统中能量转换的关

键技术，它必须满足系统对于高效率和高功率密度

的要求［４５］。目前储能飞轮电机转子面临这在高速旋

转时的结构强度以及转子散热的问题［６］。

本文通过采用具有不同功能的多环护套设计，

解决了电机转子在高速旋转时遇到的永磁体离心载

荷和真空散热问题。这些多环护套通过过盈配合连

接，这种设计对过盈量设计的合理性提出了极高的

要求［７８］，以确保电机转子在高速运行时的安全性以

及过盈配合的工艺性。因此，本文对储能飞轮电机

转子护套的过盈量进行了详细分析，并设计了相应

的装配工艺流程。

１　电机转子结构

本文所研究的电机转子结构如图１所示，自外

而内依次由碳纤维环、硅钢片环和高温合金套、磁

钢、隔磁块、铁心以及轴组成。碳纤维环主要提供

结构的强度，保护电机内部结构不受高速旋转破

坏［９］。硅钢片环的功能在于减少涡流损失，降低发

热，从而提升电机的效率。高温合金套则起到固定

支撑硅钢片的作用，同时也保护内部部件［１０］。隔磁

块负责分隔磁场，防止磁场泄漏，确保磁力的有效

集中。磁钢作为产生磁场的关键部分，其位置和性

能直接影响电机的输出。铁心的作用是增强磁场，

优化磁力线的分布。位于中心位置的轴则是支撑整

个转子结构并传递扭矩的重要组成部分，确保转子

能够平稳且高效地运转。

图１　电机转子结构及尺寸参数变量

表１　电机转子结构参数

参数 符号 数值

碳纤维外径（半径）／ｍｍ Ｒ１ ８８

硅钢片环外径（半径）／ｍｍ Ｒ２ ８４

高温合金套外径（半径）／ｍｍ Ｒ３ ７８

磁钢外径（半径）／ｍｍ Ｒ４ ７５

表１（续）

参数 符号 数值

铁心外径（半径）／ｍｍ Ｒ５ ５７
转轴外径（半径）／ｍｍ Ｒ６ ４５
电机转子长度／ｍｍ Ｈ ２３０

　　电机的额定功率为２００ｋＷ，额定转速２００００ｒ／ｍｉｎ。
电机转子的主要结构尺寸参数详细列于表１中。电

机各部分所用材料及其属性分别在表２和表３中给

出，这些材料数据是进行电机转子护套过盈量分析

和优化的基础数据。

表２　电机转子各部所用材料参数

零件部

名称

高温合

金环
隔磁块 硅钢片环 磁钢 铁心／轴

材料

名称

高温

合金
不锈钢 硅钢 钕铁硼

２５Ｃｒ２Ｎｉ
４ＭｏＶ

密度

／（ｋｇ／ｍ３）
８２４０ ７９３０ ７６００ ７５００ ７８５０

泊松比 ０３ ０２４７ ０２５ ０３ ０３
弹性模量／
Ｇｐａ

２００ １９５ ２００ １７０ ２１１

抗拉强度／
Ｍｐａ

９６５ ５２０ ６００ １６０ １１００

屈服强度／
Ｍｐａ

５５０ ２０５ ４００ ９８－１６６ １０００

导热系数／
Ｗ／（ｍＫ）

１４７ １４ ４８ ８９５５ １４

热膨胀系数／

１０－６／Ｋ
１２１ １１０ １２２ ４０ １１０

　　 表３　碳纤维环材料参数

材料属性 参数

纤维 Ｍ４０Ｊ
基体 Ｅｐｏｘｙ

纤维体积率％ ６５
环向模量／Ｇｐａ ２２７６
径向模量／Ｇｐａ ７
环向泊松比Ｐ１ ０２９
径向泊松比Ｐ２ ０３６

环向剪切模量／Ｇｐａ ５５
径向剪切模量／Ｇｐａ ４９

密度／（ｋｇ／ｍ３） １５５７５
环向强度／Ｍｐａ ２８８１０

２　电机转子过盈量设计

２１　过盈量设计准则。

多层护套结构电机转子过盈量设计应满足以下

要求：

（１）在额定转速下，电机转子各部件之间应保持
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足够的接触压强，确保高速旋转过程中不发生剥离。

（２）在静态与额定转速下，电机转子应满足材

料强度许用值要求。

（３）过盈量设计必须满足电机转子的装配工艺

性要求，以确保装配过程能够顺利完成。

２２　过盈量设计方法

在设计多层护套结构电机转子的过盈量时，如

图２所示，首先需要给定一个初始过盈量，然后采

用静态仿真对电机转子进行应力和变形分析，以确

保在初始过盈量下，转子的材料性能满足所需的强

度要求。如果静态仿真结果符合预期，将在额定转

速下对电机转子进行动态力学仿真，评估各部分是

否能够满足材料在动态条件下的许用应力要求。动

态仿真通过后，按照电机转子的结构特点和过盈量

来制定装配工艺，并对各装配工序中的过盈量进行

热变形仿真分析，确保在实际工作温度下，过盈量

依然能够保证装配质量并满足工艺要求。综合以上

所有仿真结果和装配工艺分析，我们进行数据评估

和方案调整，针对可能出现的问题给出合理的优化

建议，以优化和完善整个电机转子的过盈量设计。

图２　多层护套结构电机转子过盈量设计流程图

多层护套结构电机转子给定电机转子各部件配

合初始过盈量值，见表４。
表４　电机转子各部件配合过盈量设计

配合接触面 单边过盈量／ｍｍ

轴与铁心 ００５

铁心与磁钢（隔磁块） ０

高温合金套与磁钢（隔磁块） ００１

高温合金套与矽钢片环 ０

矽钢片环与碳纤维环 ００４

３　电机转子仿真分析

３１　有限元模型

根据表１提供的参数，建立了有限元模型，如

图３所示。在这个模型中，最外圈的浅蓝色区域代

表碳纤维环。紧接着向内是红色区域，这部分是硅

钢片环。位于硅钢片环内侧的粉色区域是高温合金

套。绿色区域为隔磁块，紫色区域代表磁钢，在最

中心的位置，蓝色区域代表铁心和轴。

图３　多层护套结构电机转子有限元模型

在建立有限元模型的过程中，我们选用了

ＳＯＬＩＤ１８６作为网格单元类型。该单元类型适合于

处理不规则形状的实体结构，并且支持扫略划分网

格的方法。为了确保计算的准确性和效率，我们将

整个模型的网格大小统一设定为０５ｍｍ。这种细

化的网格划分能够在保证计算效率的同时，捕捉到

模型中的关键细节，从而提高仿真分析的精度和可

靠性。

在电机转子的设计中，各部件之间的接触设置

至关重要。铁心与隔磁块之间是通过螺栓固定，因

此采用绑定接触方式。磁钢之间通过粘接方式连接，

不会发生相对移动，因此设置为粗糙接触。此外，

轴与铁心、铁心与磁钢、磁钢与隔磁块、高温合金

套与磁钢、高温合金套与隔磁块、高温合金套与硅

钢片环以及硅钢片环与碳纤维环之间，均设置为了

摩擦接触。根据表４的过盈量参数，高温合金套与

磁钢之间的过盈量设置为００１ｍｍ，硅钢片与碳纤

维环之间的过盈量设置为００４ｍｍ，而轴与铁心的

过盈量设置为００５ｍｍ。

３２　仿真结果分析

当电机转子处于静态状态时，主要承受由过盈

配合引起的载荷。通过有限元仿真分析，得到了电

机转子各部分的静态应力分布情况，如图 ４所示。

同时，电机转子各部分的静态变形位移，如图 ５
所示。
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图４　静态电机转子应力分布图

图５　静态电机转子位移分布图

当电机转子处于以额定转速２００００ｒ／ｍｉｎ旋转的

运动状态时，它不仅承受由过盈配合引起的载荷，

还要承受由于高速旋转而产生的惯性力载荷。通过

有限元仿真分析，得到了电机转子在这种工况下各

部分的动态应力分布情况，如图６所示。电机转子

在运行过程中的动态变形位移分布，如图７所示。

图６　动态电机转子应力分布图

图７　动态电机转子位移分布图

表５　电机转子各部件的最大应力值

部件名称
静态最大

应力／Ｍｐａ
动态最大

应力／Ｍｐａ
屈服强度

／Ｍｐａ
轴和铁心 ２１０ ２４１ １０００

磁钢 ４０ ４９ １６６
不锈钢隔磁块 ７４ ８４ ２０５
高温合金环 １３２ ４２８ ５５０
矽钢片环 １１３ ３７５ ４００

碳纤维环径向 ００２ ００５ ３０
碳纤维环环向 ２１２ ４４２ １６００

　　电机转子各部件的仿真结果中的最大应力值见

表５。通过与各部件材料的屈服强度进行对比，可

以看出无论是在静态条件下还是在动态旋转状态下，

最大应力值均未超过材料的许用屈服强度，并存在

一定程度的安全余量，说明所设置的过盈量满足材

料的强度要求，确保了电机转子的结构安全性和可

靠性。这些分析结果验证了设计的合理性，并为电

机转子的实际运行提供了理论支持。

图８　电机转子各部件之间接触压强分布范围

电机转子各部件之间的接触压强分布范围如图

８所示。在该图中，横轴的数字分别代表了不同部

件之间在静态和动态条件下的接触压强：１和２对

应铁心与轴之间的静态与动态接触压强；３和４对

应磁钢与铁心之间的静态与动态接触压强；５和 ６
对应高温合金套与磁钢之间的静态与动态接触压强；

７和８对应硅钢片环与高温合金套之间的静态与动

态接触压强；９和１０对应碳纤维环与硅钢片环之间

的静态与动态接触压强。值得注意的是，磁钢与铁

心之间的动态接触压强接近于零，这是因为它们之

间采用了树脂胶粘接方式，只要拉伸应力不超过胶

的强度，就不会发生分离现象。在整个过程中，其

它各部件接触面之间均保持了一定的接触压强，这

确保了各部件之间不会发生分离，从而保证了电机

转子的结构完整性和稳定运行。

４　装配工艺

４１　装配工艺流程制定

电机转子的装配工艺涉及多层护套结构，其装
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配工序的流程，如图９所示。①将磁钢通过树脂胶

粘接到铁心上，同时确保磁钢外径的尺寸满足要求；

②将硅钢片安装在高温合金套的外侧，由于没有过

盈要求，可以通过适当的加热来完成装配，并确保

硅钢片环的外径尺寸准确；③将高温合金套与硅钢

片环的装配体冷却１００℃后安装碳纤维环，待其自

然恢复到常温；④将工序３装配体加热１００℃，安

装铁心与磁钢的装配体，并让其自然冷却至常温；

⑤最后，将整个铁心、磁钢、高温合金套、硅钢片

环、碳纤维环的装配体加热１００℃，同时轴冷却１００
℃进行过盈装配，并在自然冷却至常温后完成整个

电机转子的装配工艺。

图９　电机转子装配工序的流程图

４２　装配工艺性分析

装配工艺的工序①，使用树脂胶将磁钢粘接到

铁心上的方法是可行的，因为树脂胶在固化后能够

提供足够的粘接强度，并且可以通过精确控制磁钢

外径的尺寸来满足过盈量设计要求，工序②，将硅

钢片固定在高温合金套外侧的步骤也是可行的，因

为没有过盈要求，可以通过适当的加热来使硅钢片

膨胀，从而更容易装配到高温合金套上，然后在冷

却过程中硅钢片会收缩，形成紧密的配合，同时保

证了硅钢片环的外径尺寸精度。

装配工艺的工序③将高温合金套与硅钢片环的

装配体冷却后再安装碳纤维环。这种装配工艺的可

行性主要取决于材料对温度变化的响应特性。高温

合金套与硅钢片环的装配体在冷却１００℃后，最大

外径缩小了０１ｍｍ，仿真结果如图１０所示，碳纤

维装配的过盈量为００４ｍｍ，形变大于过盈量。冷

却１００℃意味着将组件要从室温降２２℃低到－７８℃，
这需要确保所有材料都能在低温下保持其机械性

能，仿真结果如图１０所示，最大应力为１３ＭＰａ，
均未超过其材料性能。安装碳纤维环后，组件需自

然恢复到常温，这一过程中必须保证碳纤维环与硅

钢片环之间的配合不会因温度变化而受损。仿真结

果如图１０所示，最大应力为７６７ＭＰａ，均未超过

其材料性能。因此，装配工艺的工序③是是可

行的。

图１０　高温合金套与硅钢片环的装配体冷却１００℃径向变形

图１１　高温合金套与硅钢片环的装配体冷却１００℃应力分布

图１２　碳纤维环、高温合金套、硅钢片环的

装配体常温时应力分布

装配工艺的工序④将已装配的高温合金套、硅

钢片环和碳纤维环的组合体再次加热，以便安装铁

心与磁钢的装配体。装配体在加热１００℃后，最小

内径增大了００４６ｍｍ，仿真结果如图１３所示，装

配过盈量为００１ｍｍ，形变大于过盈量。将装配体

加热１００℃会导致部件热膨胀和热应力变化，仿真

结果如图１４所示，最大应力为２７０３３ＭＰａ，均未超

过其材料性能。自然冷却至常温的要求意味着在整

个过程中，材料需要能够逐渐适应温度变化，而不

会发生变形或损坏，仿真结果如图１５所示，最大应

力为１２１５９ＭＰａ，均未超过其材料性能。因此，该

工序是可行的。
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图１３　碳纤维、高温合金套、硅钢片环的

装配体加热１００℃径向变形

图１４　碳纤维、高温合金套、硅钢片环的

装配体加热１００℃应力分布

图１５　碳纤维环、高温合金套、硅钢片环、磁钢、铁心的

装配体常温时应力分布

装配工艺的工序⑤为电机转子装配工艺的最终环

节，涉及将所有已装配的部件加热后再安装轴。将整

个装配体加热１００℃后，其径向变形与应力分布如图

１６和图１７所示，装配体最小内径增加了００３ｍｍ，
最大应力为３３３０５ＭＰａ。最大应力均未超过其材料性

能，但装配体形变量小于了过盈量００５ｍｍ。虽然在

材料性能上还有一定的余量，但是考虑到碳纤维环中

的固化树脂不适合承受过高的温度，因此采取同时冷

却的轴的方式进行装配。轴冷却１００℃时，其径向变

形量，如图１８所示，轴的最大外径缩小了００５ｍｍ，
加上装配体的增大位移，总变形差为００８ｍｍ，大于

了过盈量００５ｍｍ。随后在自然冷却至常温的过程中，

各部件将逐渐收缩，形成更紧密的配合。整个电机转

子的应力分布，如图 １９所示，最大应力为 ２１７３０
ＭＰａ，均未超过各部件的材料性能。

因此，在充分考虑到材料特性和温度管理的情

况下，整个装配工艺是可行的。电机转子装配工艺

的每一步都需仔细控制温度和监测装配公差，以确

保最终电机转子的性能和可靠性。

图１６　碳纤维、高温合金套、硅钢片环、磁钢、铁心的

装配体加热１００℃径向变形

图１７　碳纤维、高温合金套、硅钢片环、磁钢、铁心的

装配体加热１００℃应力分布

轴冷却１００℃时，径向变形量为

图１８　轴冷却１００℃径向变形

轴—（铁心—磁钢—高温合金环—矽钢片环—碳

纤维环），过盈００５常温时，应力分布为

图１９　碳纤维环、高温合金套、硅钢片环、磁钢、

铁心、轴的装配体常温时应力分布

·３７·
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５　电机转子过盈量优化

通过上文的电机转子装配工艺性分析，我们可

以看出整个装配工艺是可行的。然而，装配过程中

的最后一步工序，即对装配体加热１００℃的同时需

要将轴冷却１００℃，这种同时进行加热和冷却的方

法增加了工艺的难度。根据表５和图８的数据，可

以看出轴与铁心之间在静态时的接触压强最大，超

过了其他面的接触压强，同时轴与铁心的静态应力

也是最大的。因此，在保证有一定接触压强的前提

下，可以适当降低轴与铁心之间的过盈量。

表６　过盈量优化前后动态最大应力对比

部件名称
优化前动态最大

应力／Ｍｐａ
优化后动态最大

应力／Ｍｐａ

轴和铁心 ２４１ １５３

磁钢 ４９ ４９

不锈钢隔磁块 ８４ ５４

高温合金环 ４２８ ４３９

矽钢片环 ３７５ ３８４

碳纤维环径向 ００５ ００５

碳纤维环环向 ４４２ ４４２

　　将轴与铁心的过盈量优化调整为００３ｍｍ后，

从表６中的仿真结果可以看出，轴和铁心的最大应

力显著降低，而其他部件的变化不大。轴和铁心之

间的动态最大接触压强从优化前的２９０８ＭＰａ降低

到了优化后的１０５８ＭＰａ，这样的压强仍然能够保

证轴与铁心之间的充分接触，确保在高速旋转过程

中不会发生剥离。因此，００３ｍｍ的过盈量是完全

合理的。过盈量优化完成后，大大简化了装配的最

后一步工艺难度，此时装配工艺的最后一步工序只

需冷却轴就可以实现过盈装配。

６　结　论

文中提出了一种针对高速储能飞轮电机转子的

多层护套结构，该结构设计能够有效地提升电机转

子在高转速下的稳定性和安全性。通过采用具有不

同物理和机械属性的材料，实现了对电机转子性能

的优化。

文中提出了一套系统的过盈量设计准则和方法，

确保了电机转子各部件之间在静态和动态条件下均

能保持足够的接触压强，避免了高速旋转过程中的

剥离现象。通过有限元仿真分析，验证了所设计的

过盈量能够满足材料的强度要求，保障了结构的完

整性和可靠性。

文中制定了一套详细的电机转子装配工艺流程，

并通过热变形和应力分布的仿真分析，验证了各装

配工序的可行性。特别是在轴装配的最后阶段，通

过优化过盈量，简化了工艺难度，提高了装配效率

和质量。

文中不仅在理论上提出了多层护套结构和过盈

量设计的新方法，而且通过实际的仿真分析和装配

工艺验证，展示了这些设计理念的实用性和有效性。

研究成果为高速储能飞轮电机转子的设计和制造提

供了重要的理论支持和实践指导，对提升电机的整

体性能和可靠性具有重要意义。
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