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本书全面、 系统地介绍了基于电力电子变换器的现代电气传动的各个

方面。 其内容不仅包括了直流电动机传动、 感应电动机传动等一般电气传

动教材的主要内容， 还详细介绍了以下几个方面的内容： ①普通的永磁同步

电动机、 无刷直流电动机、 同步磁阻电动机、 开关磁阻电动机的传动； ②通

用电动机、 单相永磁同步电动机、 单相磁阻电动机、 单相异步电动机的传

动； ③大功率传动； ④各种发电机控制技术； ⑤PWM 变频传动的特殊问题。
本书针对各种电机传动控制， 提供了大量的实例、 习题以及 10 个

MATLAB / Simulink 仿真程序， 以帮助读者熟悉和掌握相关的内容。
本书可作为电气工程以及机电工程相关专业的高年级本科生、 研究生

的教材或课外读物， 也可以供相关工程技术人员增强电气传动技术背景或

了解电气传动技术进展之用。
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译 者 序

译者是在 20 多年前做博士论文的时候知道 Ion Boldea 的， 当时阅读、 引用了

他关于同步磁阻电动机的论文。 近年来给研究生们讲授电气传动的课程， 偶然遇

到了 Ion Boldea 和 S. A. Nasar 教授所写的 Electric Drives （2nd） 一书， 感觉它很适

合用作电气传动、 电动机控制的教材， 就把它选做了课程的补充教材， 并想把它

翻译成中文。 在此我要感谢机械工业出版社的江婧婧编辑， 是她把我的这个想法

变成了现实。
Electric Drives （2nd） 一书不仅内容全面、 前沿 （它除了涵盖一般电气传动教

材的内容之外， 它还涵盖了普通教材很少涉及、 但却特别实用的一些内容， 例如

通用电动机、 单相永磁同步动机、 单相开关磁阻电动机等的控制、 发电机的控制、
大功率传动等等）， 而且从其编写形式、 内容组织、 补充材料等各方面来看， 都很

适合于学生的自学和教师的教学。
从自学的角度看： ①本书每章后面都以小结的形式， 汇总了每章的重点内容，

这类似本人读初中时用过的物理教材， 它对于学生掌握重点概念和内容很有帮助；
②它还提供了很多例题、 习题及习题解答， 以帮助读者进一步熟悉相关的内容；
③对牵涉到自动控制、 电机学原理、 电力电子等课程的内容， 本书合理地控制了

相应的深度， 避免了不必要的繁复， 同时也降低了对学生基础和起点的要求；
④它采用空间相量来统一描述交流电动机的电气数学模型， 没有专门介绍坐标变

换， 既节省了篇幅， 又在一定程度上降低了学习难度； ⑤特别重要的是， 本书提

供了 10 个 MATLAB / Simulink 仿真程序， 学生们既可以利用它们来了解电气传动的

特性、 掌握书本的相应内容， 又可以在此基础上修改、 仿真自己的电气传动课题

项目。
从教学的角度看： ①它虽然出版于 2006 年， 但是在目前的同类教材中， 其内

容的全面性可以说是首屈一指的， 教师不用担心因教材的局限性而遗漏了某些有

价值的内容； ②就其前沿性来讲， 正如作者在其英文版前言中所述， 它不仅是一

本教材， 更是作者的一本专著， 除了可以用作电气传动的教材之外， 其各部分的

内容以及每章所附的精选参考文献， 也很适合作为相关专业研究生进行文献阅读、
撰写开题报告、 开展课题研究的起点。

需要指出的是， 书中的有些仿真实例沿用了第 1 版的程序和图片， 是在 PSIM
下仿真得到的结果 （具体原因请看作者的第 2 版序言）， 这些 MATLAB / Simulink 仿

真程序， 有些是从第一版的 PSIM 程序直接转换而来的， 有些则进行了一些修改，
因此在参数设置、 甚至控制器的实现上都或多或少与书上的介绍有一定的差别



（对控制器的修改部分， 例如用开关表来代替 PI 调节器的仿真实例， 书中印出了一

部分的 MATLAB 源程序）。 Boldea 教授希望这样能够促使读者们亲自动手， 修改、
调试这些程序， 而不要把本书变成一本参考手册一样的工具书来使用。

循着 Boldea 教授的思路， 这里给学习电气传动仿真的读者一点建议， 读者们

第一步可以试着去重现本书中给出的仿真结果， 第二步做到能利用本书提供的这

些程序去仿真自己的项目， 第三步则更具挑战性一些， 可以找一些有关电气传动

控制算法或模型的高引用率的文献， 试着编写自己的仿真程序， 重现文献中的

结果。
针对研究生层次的读者， 我这里要借用一位老教授做学问的心得， 转赠给大

家： 请读者们根据自己的兴趣或课题， 选定本书的相应内容， 从正文部分着手学

习， 遇到问题再循着章后所列的相应文献及文献中列出的文献， 一直追踪下去，
抱着一种不弄清楚问题决不罢休的态度， 就一定能有所收获。

本书的翻译工作得到了华南理工大学电机电器专业 2012 级硕士研究生金文博、
李松山、 罗李娜、 陈晓梅、 程声峰等同学的帮助， 他们在选修电气传动课程的过

程中对原著的部分章节进行了试译， 尤其是金文博同学对第 12 章开关磁阻电动机

传动的翻译帮助颇多。 感谢他们的付出。
作为 Ion Boldea 和 S. A. Nasar 两位教授的第二本中文译本书籍 （科学出版社曾

于 1982 年翻译出版了两位教授的另一本著作 《直线电机》）， 本书的翻译得到了

Boldea 教授的热心帮助， 他细心地解答了译者提出的每一个疑问， 订正了原文在文

字、 公式、 图片等方面存在的一些错漏， 为我们进行准确的翻译提供了条件。
尽管我们努力想做到翻译准确、 剔除错误， 为读者提供一本尽可能完美的教

材， 但由于译者水平有限， 谬误之处在所难免。 我们希望这些错漏之处， 不仅不

会影响到读者们的学习， 反而能够成为引发他们提出问题和进一步深入阅读与探

索的伏笔。 同时也请读者们不吝指正， 将发现的问题或存在的疑问发送到邮箱

electricdrives2006@ 163. com， 不胜感谢。

           尹华杰

2014 年 6 月于广州华南理工大学
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中文版前言

几个月前， 华南理工大学的尹华杰教授通过电子邮件告诉我他正在为中国机械工

业出版社翻译我和 S. A. Nasar 教授的 Electric Drives （第 2 版） 一书， 并请我为中国读

者写一个序言。
由于已经有了两个英文版的序言， 因此我这里将对中国读者讲一些更为个性的

东西。
就我的理解， 电气传动是指通过调速， 使发电机的运行以及在各种场合中由电动

机进行电气运动控制的时变工艺或过程等具有更高的电能转换效率， 实现更高的生

产率， 节省更多的能源。
本书利用了大量的数值实例以及 10 个用户界面友好的闭环传动 MATLAB 仿真程

序， 对从电动机到系统的建模与性能分析进行了全面、 基础而又紧跟前沿的介绍， 内

容涵盖了各种控制策略， 包括有 / 无运动传动器的控制、 电动机 / 发电机的控制以及小 /
中 / 大等各种功率范围的控制。

本书的目标读者是高年级的本科生、 研究生以及电气、 机械和控制工程中的研发

人员。 它既可以用作两个学期讲授的教材， 也可以用作一个学期讲授的教材。
由于本书的目录已经能够反映其深度和广度， 此处无需多言， 因此下面谈几点我

个人的想法。
当你要向一个全新的、 庞大的、 听众众多的、 古老的文明致辞的时候———即便是

通过一本科学 / 技术方面的书籍来进行的时候， 我想你也有必要向你的读者们声明一

下， 你在根本上支持什么， 因为你已经在用你的思想在影响他们了。
我坚信， 科学 / 技术 / 文化 / 艺术 / 宗教都是人类通往知识与智慧努力的必不可少的

组成部分， 正是这些知识和智慧在指引着我们去捍卫自由、 去为更多的人谋求更大的

繁荣， 而这些人中的每一个则只能在地球上短暂地停留 / 生存。
引人注目的是， 在 26 个世纪以前， 有两个同时代的伟人， 中国的孔子和希腊 / 意

大利的毕达哥拉斯， 他们对我们今天尤其需要的社会道德作出了巨大的贡献。 我推测

这两个人可能曾见过面， 否则他们的思想不会那么惊人地相似。 例如， 在记载孔子言

论的 《论语》 以及在反映毕达哥拉斯部分思想的 《金言》 中， 都有孝、 中庸以及和谐

的思想。
在这些伟人的身影之下， 我感到自己是多么的卑微。
我们通过对各个大陆在电气传动方面的贡献进行研究， 摘选其中的基本知识， 写

成了本书。 尽管我们做了各种努力， 力图使本书在数学描述与现象介绍、 概念与案例

分析、 全面性与实用性之间达成平衡， 但在面对你们这些从一个在工业电气方面拥有

深厚传统的国家来的新读者时， 我感到羞怯。



尽管我们试图让本书涵盖尽可能多的应用 （包括各种功率范围和速度控制需求）， 但

新的应用在不断涌现。 由于我把更多的时间花在了阅读上 （主要是通过 IEEEXplore）， 而

不是花在发表文章或参加大量的会议上， 因此我对下述研究方向的一些最新进展的了

解会有些延迟： 预测控制、 反馈线性化控制、 鲁棒控制、 基于有功磁通的无传感器控

制、 多相 / 多电平变频器电动机 / 发电机的控制等。 其中有些内容已经接近工业应用的

成熟程度， 将作为本书下一个版本和其他书籍的内容。
知识之流是连续不断的， 我们的这本书可以给读者们提供一个坚实的基础， 以帮

助他们用基本的原理去领会知识之流中各种各样的特例。
最后， 我要再次感谢本书的译者尹华杰以及机械工业出版社给我这样一个难得的

面对我的中国读者的机会。

       （罗马尼亚） Ion Boldea
IEEE 终身会士 蒂米什瓦拉理工大学教授

Ⅵ 现代电气传动



原书第 2 版前言

电气传动技术在最近 10 来年有了显著的发展， 变得更加成熟了， 这是出版本书第

2 版的主要原因。
在第 2 版的写作中， 我们遇到的主要问题： 在提供有用的新知识时， 如何才能简

短地将必需的新知识介绍清楚， 而又不致让老读者们 （主要是研发及制造部门的员工

和工程师们） 产生混淆。
以下是我们的解决办法：
● 在第 1 版的几乎所有章里， 都添加了一些最新的文献及一些新的小节， 但位

置则尽可能地放在章的末尾。
● 在交流有刷串励电动机及其驱动、 电容裂相感应电动机及其驱动、 单相

PMSM、 单相开关磁阻电动机以及绕齿 PMSM 等内容的原有章节里， 加入了新的段

落， 主要是介绍一些数值算例， 以使读者领略新知识的优势。
● 对于主流的交流传动， 即采用感应电动机和同步电动机的传动， 我们添加了

实例分析， 其中包含了大量的仿真和测试结果。 这些实例主要集中在高级的无传

感器运动控制方面， 具体采用了基于空间矢量调制 （ Space Vector Modulation，
SVM） 的直接转矩与磁通控制 （Direct Torque and Flux Control， DTFC） 策略， 这种

控制无需注入信号来估计状态， 却可以获得十分宽广的调速范围 （对于感应电动

机是 1000∶ 1， 对于同步电动机是 200∶ 1）。
● 另外还添加了新的一章 （最后一章）， 以介绍发电机的控制。 针对电励磁同

步发电机、 永磁同步发电机、 绕线转子感应发电机、 开关磁阻发电机等， 研究了

它们在功率电子装置下的恒速和变速控制， 给出了一些来自标准的电力系统以及

（可进行可再生能源转换的） 分布式电力系统的应用及实例分析结果， 它们贯穿了

从备用机组、 独立机组到运输系统 （如汽车、 轨道运输、 海运以及航运等） 的

应用。
我们认为发电机的控制是一个快速发展的技术， 它具有世界范围的广阔市场。

由于电机的可逆性， 因此将发电机的控制与电气传动放在一起介绍。 不过， 对恒

速与变速发电机进行快速、 可靠的有功和无功控制仍具有其显著的特点， 这与电

气传动中所谓的再生制动有明显的不同， 因此需要单独处理：
● 在原有的 8 个 MATLAB / Simulink 闭环电力电子计算机仿真程序 （3 个感应电

动机的、 3 个永磁同步电动机的、 1 个直流有刷电动机的和 1 个开关磁阻电动机

的） 的基础上， 新增了以下两个程序：
● 一个是转子接双向 AC- DC- AC PWM 变频器的双馈 （绕线转子） 感应发电机



控制的仿真程序。 这一技术目前用于抽水蓄能与风力发电。
● 另一个是单相 PMSM 用于小功率、 低成本场合时， 标准的和少开关数目的电

力电子驱动的仿真程序。
● 我们决定不再新增习题 （本书原有习题的量在各种教科书中算是比较标准

的）， 这是因为一方面如今的读者都十分忙碌； 另一方面， 他们现在已经有了多达

10 个 MATLAB / Simulink 计算机仿真程序需要去练习 （这包括了 10 个不同的闭环基

本方案和最新的电气传动技术） 和修改以便能在他们自己的领域里增长技能。
● 我们相信本书既可以作为本科课程的教材 （其中一个部分）， 也可以作为研

究生课程的教材 （另外一部分）， 具体选取哪些章节由任课教师灵活掌握。
● 此外， 本书具有较强的专著特色， 其内容较为前沿， 对于硕士研究生、 博士

研究生、 研发工程师以及新入职的教师们将来的工作有一定的启发作用。
● 在纸版书的相应位置， 用 MATLAB 图符对 10 个 MATLAB / Simulink 程序的对

应内容进行了标识。
● 特别要感谢我们的博士生 Cristian Ilie Pitic， 他不辞劳苦地完成了本书第 2 版

的书稿编辑工作。

Ion Boldea
于罗马尼亚的蒂米什瓦拉市

Ⅷ 现代电气传动



原书第 1 版前言

在各种工业领域中， 运动、 转矩、 速度、 位置的控制对于提高生产率和质量， 降

低能耗和设备维护成本来讲， 都是至关重要的。
电气传动见于大多数的工业运动控制应用中。 调速是现代电气传动的内在特征。

这种传动由各种高性能的电动机、 电力电子变换器以及数字控制系统构成。 它们还配

有输入功率滤波器， 必须满足电磁兼容 （Electomagnetic Interference， EMI） 标准。 电气

传动的国际市场正在以每年 10%的速度增长， 全世界的市场规模已达每年数十亿美元。
本书对现代 （调速） 电气传动技术进行了全面的综述。 它既可以看成是一本实用

的教科书， 也可以看成是一本学科前沿的专著。 因此本书可能的读者面很广， 从高年

级的本科生、 研究生到研发人员和设备工程师， 只要他们想对各种电气传动方案的各

种拓扑、 性能、 设计元件、 数字仿真程序及测试结果或工业驱动中的实际问题等任何

一方面的知识作一个深入的了解或全面的涉猎， 都可以阅读本书。
本书的学习无需预先完全掌握电机学和电力电子学的知识， 但是应先学习两个学

期的电路课程和一个学期的线性 （控制） 系统课程。
本书有专门的章节介绍各种无刷电动机传动 （包括感应电动机、 永磁电动机和磁

阻电动机、 开关磁阻电动机传动等） 以及直流有刷电动机传动。 另外也设置了专门的

章来介绍脉冲宽度调制变频器传动的实际问题以及各种大功率传动。
全书还有大量的数值实例和推荐的习题。 另外还给出了 8 个 MATLAB / Simulink 程

序的数字仿真结果。

本书的核心内容

本书分为 14 章。 第 1 章介绍电气传动中的能量转换、 应用范围、 节能还本、 典型

负载、 运动-时间轮廓曲线及多象限运行等。
第 2 章介绍用于电气传动的电动机类型 （结构）。 普通交流电动机、 直流有刷电动

机， 以及电力电子变换器依赖型的电动机都在介绍之列。
第 3 章集中介绍电气传动中主要的电力电子变换器。 其中， 电力电子开关、 各种

二极管整流器的介绍比较详细， 而相控整流器、 直流斩波器、 电压源 PWM 逆变器、 电

流源逆变器和交-交变频器则只做了简短的回顾。
第 4 章介绍直流有刷电动机的结构、 性能及状态空间方程。
第 5 章和第 6 章主要通过数值实例， 来分别介绍由各种整流器及直流斩波器供电

的有刷电动机的传动。 通过这种方式， 读者可以对各种现象及其数量获得强烈的印象。
与之相应， 我们提供了一个四象限直流斩波有刷电动机传动的 MATLAB / Simulink 数字

仿真程序。



第 7 章介绍电气传动中的闭环运动 （转矩、 速度、 位置） 控制。 对串联运动控制

器、 状态空间控制器以及诸如滑模、 模糊逻辑与神经-模糊系统之类的非线性控制器进

行了评述， 并以直流斩波有刷电动机传动为例进行了示范。
第 8 章介绍电气传动用感应电动机的结构、 性能、 特性及其状态相量模型。
第 9 章广泛介绍了现代感应电动机传动的几乎每一个方面。 对各种矢量控制方法、

有 / 无运动传感器的直接转矩与磁通控制 （DTFC） 等进行了详细的介绍， 其中包括 3
个 MATLAB / Simulink 数字仿真程序。 此外还介绍了无传感器的标量控制方法 （带转差

补偿的 V / f控制）。
第 10 章介绍了永磁同步电动机、 磁阻 （或复合式） 同步电动机， 以及它们的特点

及用于电气传动的 d- q 模型 （空间相量模型）。
第 11 章讲述永磁和磁阻同步电动机的矢量 （d- q） 控制与 DTFC 控制。 其中除正

弦波控制外， 也包括了梯形波控制。 本章提供了 3 个 MATLAB / Simulink 程序来探索这

类传动在稳态和动态情况下的性能。
第 12 章介绍开关磁阻电动机及其传动。 本章针对通用传动与高品质 （伺服） 传

动， 各给出了有 / 无运动传感器的两套解决方案。 所提供的一个 MATLAB / Simulink 程序

用于对这类驱动的电动运行和再生制动运行进行数字仿真。
第 13 章介绍 PWM 变频器传动的实用议题 （包含目前已经提出的各种电气传动）。

对输入 （网侧） 电流谐波、 长电源线效应、 轴承电流及解决措施等议题进行了深入而

全面的介绍。
第 14 章介绍典型的采用 GTO 和晶闸管的大功率电气传动。 首先介绍三电平电压源

逆变器和交-交变频器供电的电励磁同步电动机传动， 然后是电流源变频器供电的同步

电动机传动， 最后是次同步和超同步四象限感应电动机串级传动。

本书的使用方法

本书可以当作一本两学期的教科书， 其中前 7 章在第一学期讲授。 也可以选择其

中部分章节， 作为一个学期的教材。
已有基础的读者可以自由选择章节进行学习， 跳过基础的内容， 直接学习那些新

的、 有吸引力的内容。

本书的 CD 交互版

本书的 CD 交互版 （也可从 CRC 出版社获得） 包括以下内容：
● 整个教材的电子版 （用于网上浏览）；
● 习题解答；
● 供教师使用的部分幻灯片讲义 （节选）；
● 8 个高度交互的、 界面友好的数字仿真 MATLAB / Simulink 程序， 分别是闭环

直流斩波器传动 （1 个）； 矢量控制和 DTFC （无传感器） 感应电动机传动 （3
个）； 矩形波电流控制以及矢量控制的永磁同步电动机传动， 磁阻同步电动机传动
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（3 个）； 开关磁阻电动机传动 （1 个）。 这些数字仿真程序以广为使用的 MATLAB /
Simulink 编程媒介编写， 为读者提供了全面的帮助， 可以成为读者深入、 独立地学

习大部分典型的现代电气传动技术的一个特别快捷的有力工具。
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第 1 章 电气传动中的能量转换

1. 1 电气传动的定义

电气传动是指将电能转换为机械能 （电动状态） 或反过来将机械能转换为电能

图 1-1 恒速电气传动

（发电制动状态） 的机电系统， 用于

支持各种各样的机械过程的运转， 如

生产设备、 客运与货运、 家电、 水

泵、 空气压缩机、 计算机光盘驱动、
机器人、 音乐或视频播放等的运行。

如今大约有 50% 的电能消耗在电

气传动上。
电气传动可以运行于恒速方式

（见图 1-1）， 也可以运行于调速方式 （见图 1-2）。
恒速电气传动系统由 （交流） 电动机、 机械连轴器、 机械负载 （设备） 以及机电

（或电子） 起 / 停与保护装置等构成。 目前大约 75% ～ 80% 的电气传动系统仍工作于恒

速模式， 因为这些应用除了起动、 停机以及保护时， 往往不需要转速控制。

图 1-2 变速电气传动

然而， 仍有小部分的应用 （约为 20% ～ 25% 、 且正以很大的年增长率增长）， 其转

速和转矩必须能够随着机械负载的变化而改变。
图 1-2 为一个典型的变速电气传动系统， 它除了包含恒速传动系统中的构件之外，

还包含一个电力电子变换器 （ Power Electronic Converter， PEC）。 PEC 将根据具体应用

（如机床、 机器人、 CD 碟驱动、 运输工具等等） 的要求， 通过快速、 可靠且精确的机



械运动控制， 来提供设备所需的能量， 并实现节能 （如泵、 风扇等）。
对于实用导向的书来讲， 恒速电气传动确实应该是一个很大的主题， 但本书仅介

绍基于 PEC 的变速电气传动。 不过为了简洁起见， 我们仍使用电气传动这个简单的

名称。

1. 2 电气传动的应用范围

图 1-3 汇总了电气传动的主要工业应用及其功率范围。

图 1-3 电气传动—调速应用

在图 1-3 中， 从容量来

看， 像抽水蓄能电站这样奇

特的应用， 现在已经做到了

单机 100MW 甚至更高； 从

性能来看， 高性能就意味着

宽的调速范围、 快速而精确

的速度响应或位置控制。
传统 上， 在 调 速 的 场

合， 直流有刷电动机的应用

已经有几十年的历史[1] ， 但

后来交流电动机的应用[2，3]

出现了蓬勃的发展 （自 1990
年起）， 如图 1-4 所示。 两者的快速易位主要应归功于交流电动机所用 PEC 的快速发展[4] 。

图 1-4 交流与直流电气传动市场的动态对比

为了调节速度， 交流电动机要求电压的幅值和频率都可以调节， 而直流有刷电动

机则只需要改变直流电压的大小即可。 这是因为直流有刷电动机上的机械换向器本身

具有改变频率的功能。
大多数交流电动机是无刷的， 相比直流有刷电动机， 它们有更高的转矩 （功率）

密度 （Nm / kg 或 kW / kg）、 更低的初始投资和维护成本。 目前， 在双向变速的场合， 不

管是使用直流有刷电动机还是使用无刷电动机， 相应的 PEC 的成本是近似的。 PEC 的

成本尚要高于电动机的成本， 但随着功率水平的提高， 两者的比值 （C） 是降低的。
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在 kW 到 MW 这个功率范围内， 这个比值大致为

C = PEC 价格
交流电动机价格

= 5 ～ 2 （1-1）

既然这样， 那到底是什么原因值得人们去引入图 1-2 中那个比电动机还要昂贵的

PEC 呢？
对于需要每天 24h 运行、 额定功率高于 10kW 的大多数应用来讲， 若采用 1∶ 3 的速

度变化范围可节能 25% 的话， 那么 PEC 调速运行所节省的电费用不了 5 年就可以收回

PEC 的成本。 对于给定的节能百分比， 功率越大， 回收期就越短。

1. 3 节能回本迅速

让我们用一个实例来说明引入 PEC 变速传动系统的节能回本 （用节约的电费来偿

付 PEC 的投资） 的潜力。 考虑一个 15kW 的电动泵系统， 一年工作 300 天， 每天工作

24h， 每天抽水 1200m3 。 在使用通 / 断及节流阀控制的情况下， 当水流量变化时， 为了

维持水压的相对恒定， 系统每抽 1m3 的水需要消耗 0. 36kWh 的电力。
在同样的条件下， 增加一套 PEC， 并采用精确的压力控制， 则每抽 1m3 的水仅需

消耗 0. 28kWh 的电力。
假定电价是 8 美分 / kWh。
每年因采用 PEC 而节省的电费 S 为

S = 1200 × 300 0. 36 - 0. 28（ ） × $ 0. 08 / 年 = $ 2304 / 年 （1-2）
目前， 感应电动机使用 15kW 容量的 PWM 变频器， 其价格不到 8000 美元。 因此，

粗略估算 4 年内节省的电费即可收回购买 PEC 的额外投资。
以上只是粗略的估算， 下面做些更实际的考虑。 我们注意到电价、 利率、 还有通

胀每年都在缓慢增长， 另外， 交税也会在某种程度上降低 PEC 带来的节能收益， 这都

会延长 PEC 投资的回收期。
例 1-1 回收期。
假设第一年因引入 PEC 而在能耗方面节省了 S 美元， 如式 （1-2） 所示， 并设年

利率为 i， 电价的年增长率为 ip。
那么每年的有效利率 iE 为

iE = 1 + i
1 + ip

- 1 （1-3）

n 年中节省的总电费的净现值 （NPV） 为

NPV = S·
1 + iE（ ）n - 1

iE· 1 + iE（ ）n
（1-4）

再考虑到税费以及通胀对这些年总节余的影响， 实际总收益为

NPVE = NPVe + NPVd （1-5）
式中， NPVe 是节省总电费的净现值 （税后）； NPVd 是额外投资在 n 年中折旧免税
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的净现值 （假定折旧是线性的）。 设 T 为税率， 则：
NPVe = NPV· 1 - T（ ） （1-6）

NPVd =
NPVe

n ·（1 + i） n - 1
i·（1 + i） n ·T （1-7）

以 S = $ 2304 为第一年节约的电费， 对于 n = 5 年的一个期间来讲， 若取 i = 10% 、
ip = 5% 、 T = 40% ， 那么可以逐步算得：

根据式 （1-3）： iE = 1 + 0. 1
1 + 0. 05 - 1 = 0. 0476

根据式 （1-4）：    NPV = 2304 × 1. 04765 - 1
0. 0476 × 1. 04765 = $ 10047. 7

根据式 （1-6）：    NPVe = 10047. 7 × 1 - 0. 4（ ） = $ 6028. 6

根据式 （1-7）：     NPVd = 6028. 6
5 × 1 + 0. 1（ ）5 - 1

0. 1 × 1 + 0. 1（ ）5 × 0. 4 = $ 1828. 8

最后， 这笔每年可节省 2304 美元电费的额外投资在 5 年期间的收益可由式 （1-5）
算得为

NPVE = 6028. 6 + 1828. 8≈ $ 7857
这约等于 8000 美元 （即 PEC 的成本）。 可见， 更为精细的计算使回收期延长了，

由原来的 4 年变成了 5 年。
考虑到 PEC 驱动部分的实际寿命在 10 ～ 15 年以上， 因此这个投入是值得的。

1. 4 电力电子变换器传动的总体节能

上节计算的 PEC 变速传动节能仅考虑了 PEC 和电动机的节能。
如果再考虑到所节约下来的电能在生产及输送到传动地点环节上的成本， 节能的

营利性将显著增加。 举一个例子， 如图 1-5 所示为一个恒速电动机—泵系统从发电厂

到电动泵的能量流图， 采用节流阀来控制 （ 降低） 流量， 系统输出的有用功率

为 10kW。
可见， 从初级能源来看， 总体效率只有 11% 。 这是十分低效的能源利用。 如果引入

一套 PEC 来生产同样大小的有用功率， 则将获得高得多的能源利用率， 如图 1-6 所示。
可见， 在引入 PEC 进行调速传动后， 能源利用率 （η） 翻了一倍。 因此， 在计算

传动的节能值时， 应当将从发电厂到用户的整个能量转换与配送链路上的所有节能加

在一起。
在发达国家里， 采用 PEC 的调速传动占总电动机功率的比值目前 （写作本书的

2004 年左右） 约为 15% ～ 20% ， 并且正以每年 7% ～ 8% 的速度增长， 有望在 2010 年达

到 30% ～ 40% 的比值。 如果再考虑到采用 PEC 传动的运动控制系统在提高产品质量和

制造生产率方面的好处， 大家就可以想象到这一先进技术在世界范围内的动态市场在

近期和远期所能达到的巨大规模 （在 2004 年已达 40 亿美元）。
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图 1-5 节流阀—电动机—泵系统的初级能源消耗

图 1-6
a） PEC-电动机—泵传动系统的初级能源消耗 b） 73. 6kW 的电动泵的输入功率曲线： A 为采用节流阀

调节输出的曲线； B 为采用 100kVA 变压 / 变频 PEC 的曲线
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1. 5 电动机与机械负载的匹配

实际上， 电气传动的作用就是使电动机与机械负载以及电网相匹配。
机械负载可以用轴转矩—转速关系或轴转矩—时间关系， 再加上速度—时间关系

或位置—时间关系来描述。

1. 5. 1 典型的负载转矩—速度曲线

典型的负载转矩—速度曲线如图 1-7 所示。 可见， 转矩—速度特性是多种多样的。

图 1-7 典型的负载速度—转矩、 速度—功率曲线

负载要求电动机提供的机械功率是沿

着这些曲线随速度变化的。
在图 1-7 中， 单位速度对应于基

速 （或称额定速度）， 它是传动系统

在连续工况下输出额定转矩 （和额定

功率） 且 PEC 输出额定 （最大） 电压

时的速度。 功率 P、 转矩 Tload、 转速

Ωr 的关系为

P = Tload·Ωr （1-8）
为了匹配所需的负载速度—转矩

（以及功率） 曲线形状， 应该仔细挑

选或设计电动机与 PEC。 然而， 电动

机与机械负载的匹配不仅要考虑稳态，
还要考虑动态过程， 例如， 在传动系

统加速、 减速以及短时过载期间也应

该匹配。 一般在基速以下， 瞬态过程

需要较大的转矩， 电动机和 PEC 都必

须能够承受这种工况。

1. 6 运动—时间曲线形状的匹配

有些应用， 例如机器人、 电气化运输系统等， 对于给定的负载转动惯量和负载转

矩—时间曲线， 要求有一条特定形状的位置—时间曲线和 （或） 速度—时间曲线与之

匹配。 图 1-8 给出了一个例子， 其中有加速、 巡航、 减速等区间。 这些曲线是电气传

动设计 （容量选择） 的重要依据。 转矩随着时间变化， 电动机电流 （以及磁链水平）
也是如此。 在电气传动系统的技术参数中， 电动机的电、 磁、 热负载以及 PEC 的电、
热负载等都是确定的约束条件。

下面用一个实例来说明。
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例 1-2 直接传动的转矩—时间曲线。
有一个直接传动系统， 电动机—负载的总转动惯量为 J = 0. 02kgm2 ， 带恒转矩负载

TL = 10Nm， 要求电动机能提供图 1-9 所示的速度—时间曲线形状。

图 1-8 运动—时间曲线形状

a） 速度 b） 位置 c） 所需的负载转矩

   
图 1-9 要求的速度—时间曲线形状

忽略机械损耗， 我们来算一下所需的电动机转矩 （Te）—时间曲线。
直接传动系统的运动方程为

Te t（ ） = J·Ω
 ·

r t（ ） + TL t（ ） （1-9）

在线性速度—时间 （加速—减速） 区域中， 速度的导数Ω
 ·

r （rad / s2 ） 是

Ω
 ·

r = ±
Ωrmax

ta
= ± 376. 8

0. 2 = ± 1884 （1-10）

在恒速 （巡航） 区域中， Ω
 ·

r = 0. 0。
因此， 三个区域所需的电动机转矩 Te（Nm） 为

Te =
1884 × 0. 02 + 10 = 37. 68 + 10 = 47. 68；  （0≤t≤0. 2s）
0 + 10 = 10；             （0. 2≤t≤0. 8s）

- 1884 × 0. 02 + 10 = - 37. 68 + 10 = - 27. 68； （0. 8≤t≤1s）
{ （1-11）

因此， 所要求的电动机转矩—时间曲线如图 1-10 所示。

图 1-10 对电动机的转矩—
时间要求

我们知道， 在有限的电源下， 要让电动机的转矩按照理论上的形状产生跳变是不

现实的。 取而代之的是， 要求转矩快速地变化。
目前， 先进的 PEC 传动可以在 1 ～ 5ms 的短时间内使

转矩从 0 开始线性变化到额定转矩， 其中较小的时间数值

对应于较低的功率 （1kW）， 较高的时间数值对应于较大

的功率 （数百 kW 或更大）。 有很多电气传动系统会使用

机械变速器来将速度升高或降低到某个比值， 在这种情况

下， 电动机和负载的转动惯量是通过机械变速器 “耦合”
在一起的。 下面举一个这样的数值实例。

例 1-3 齿轮箱变速传动的转矩—时间曲线。
一个电梯系统， 其参数如图 1-11 所示， 我们来考虑其
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电气传动问题。

图 1-11 有多级机械变速及平衡配重的电梯电气传动系统

电动机的额定速度为 nn = 1550r / min。 齿轮变速系统的效率为 η = 0. 8。
下面计算有平衡配重和无平衡配重两种情况下的总转动惯量 （折算到电动机轴）、

转矩以及功率。
首先， 电动机的角速度 ωm（rad / s） 为

ωm = 2 × π × nn = 2 × π × 1550
60 = 162. 22 （1-12）

J4 + J5 的齿轮速比为速度比 Ωt / ωm； J6 的齿轮速比为 Ωd / ωm （见图 1-11）。
因此， 折 算 到 电 动 机 转 轴 （ 见 图 1-11 ） 后， 所 有 旋 转 部 件 的 转 动 惯 量

J r （ kgm2 ）为

Jr = J1 + J2 + J3 + J4 + J5（ ）·
Ωt

2

ωm
2 + J6 ·

Ωd
2

ωm
2

= 15 + 8 + 2 + 0. 5 + 200（ ） × 2. 5
162. 22

 
 
 

 
 
 

2

+ 8 × 7. 5
162. 22

 
 
 

 
 
 

2

= 25. 062 （1-13）

电梯轿箱和平衡配重折算到电动机转轴的转动惯量 Je（kgm2 ） 为

Je = mc + mcw（ ）· u2

ωm
2 = 1200 + 800（ ） × 12

166. 222 = 0. 07238 （1-14）

因此， 总转动惯量 J t （kgm2 ） 为

J t = Jr + Je = 25. 062 + 0. 07238 = 25. 135 （1-15）
在没有平衡配重时， 由能量守恒定律可得

Tem·ωm·η = mc·g·u （1-16）
因而得到电动机的转矩 Tem（Nm） 为

Tem = 1200 × 9. 81 × 1
162. 22 × 0. 8 = 90. 71 （1-17）

电动机的电磁功率 Pem（W） 为

Pem = Tem·ωm = 90. 71·162. 22 = 14715 （1-18）
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另一方面， 当存在平衡配重时， 式 （1-16） 的功率平衡关系变为

Tem′·ωm·η = mc - mcw（ ）·g·u （1-19）

Tem′ = 1200 - 800（ ） × 9. 81 × 1
162. 22 × 0. 8 = 30. 71 （1-20）

因此， 电动机的电磁功率 P′em（W） 变为

Pem′ = Tem′·ωm = 30. 71 × 162. 22 = 4905 （1-21）
可见， 光是平衡配重就产生了 3∶ 1 的电动机电磁功率降低效果， 节能效果明显。

在此基础上， 再引入 PEC 传动， 可在加、 减速期间进一步节能， 并实现软起停， 带来

良好的乘坐体验。 为了达到这种目的， 高层建筑使用的高速、 高质量电梯需要配置调

速范围 （控制范围） 高达 1∶ 1000 的电动机。 这就是在图 1-3 中电梯被列为高性能传动

的原因。

1. 7 负载的动态特性与稳定性能

在电气传动系统中， 当电动机与负载之间具有刚性机械连接时， 动态特性可描述

如下：

J t ·
dΩr

dt = Te - Tfriction - Tload （1-22）

式中， J t 是折算到电动机转轴的电动机与负载的总转动惯量； Te 是电动机的电磁

转矩； Tload是实际的负载转矩； Tfriction 是电动机—传动子系统的总摩擦转矩。 摩擦转矩

Tfriction有相当多的分量：
Tfriction = TS + TC + TV + TW （1-23）

式中， TS 是静摩擦转矩 （速度为零时）； TC 是库仑摩擦转矩 （速度变化时保持恒

定）； TV 是粘滞摩擦转矩 （正比于速度）， TW 是空气阻力转矩 （包括风扇产生的制动

转矩， 正比于速度的平方）：
TV = B′·Ωr （1-24）
TW = C·Ωr

2 （1-25）
摩擦转矩各分量如图 1-12 所示。 若仅采用一阶近似， 则有

Tfriction = B·Ωr （1-26）
此时， 式 （1-22） 变为

J·
dΩr

dt = Te - Tload - B·Ωr （1-27）

如果 Te 和 Tload恒定， 则式 （1-27） 的解为

Ωr t（ ） = Ωr final + A·e - t / tm （1-28）
式中， Ωr final为最终的稳态速度； tm = J / B 是所谓的机械时间常数； A 是由初始条件

确定的一个常数。 式 （1-28） 表示的是一个稳定的非周期响应。 由于

Ωr =
dθr

dt （1-29）
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图 1-12 摩擦转矩 Tfriction的分量

式 （1-27） 变成

J·
d2θr

dt2 + B·
dθr

dt - Te = - Tload （1-30）

显然， 为了能稳定运行， θr 中的瞬态部分必须最终消失。 由于 B 一般较小， 因此，
若电动机的转矩 Te 为以下形式， 就可以实现稳定：

Te≈ - Ce·
dθr

dt ；Ce > 0 （1-31）

或

Te≈ - Ce·
dθr

dt - C i ·θr ； Ce，C i > 0 （1-32）

利用式 （1-32）， 式 （1-30） 变为

J·
d2θr

dt2 + B + Ce（ ）·
dθr

dt + C i ·θr = - Tload （1-33）

显然， （利用稳定性判据） 可以知现在 θr 的瞬态响应是稳定的。
注意： 就同步电动机而言， θr 实际上就是电动势和端电压之间的夹角 （即功角），

它在稳态时是恒定的。
现在来检视一下， 看普通直流有刷电动机以及交流电动机的转矩—速度曲线能否

满足式 （1-33） 的要求。 这些电动机的典型转矩- 速度曲线 （或转矩- 功角曲线） 如

图 1-13所示。
直流有刷电动机满足式 （1-33） 的条件， 因为

- Ce =
dTe

d
dθr

dt
 

 
 

 

 
 

< 0 （1-34）

转矩随着速度的增大是稳步下降的。
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图 1-13 机械特性曲线

a） 他励直流有刷电动机 b） 感应电动机 c） 同步电动机

就感应电动机 （见图 1-13b） 而言， 只有在 AB 区域上才有

dTe

dωr
< 0 （1-35）

最后， 对于同步电动机 （见图 1-13c） 来讲， 只有在区域 A′B′上才满足

- C i =
dTe

dθr
< 0 （1-36）

以上的讨论只是对电气传动的瞬态特性和稳定性做了定性的分析。 PEC 的引入，
使得机械特性不再局限于图 1-13 这种来源于恒定电压 （和频率） 的曲线形式。 其结果

是， 只需对电动机接线端的电压、 频率进行适当的控制， 即可人为地获得稳定的位置、
速度或转矩响应。

以下举两个例子。
例 1-4 直流有刷电动机传动的稳定性。
一台永磁直流有刷电动机， 其转矩—速度曲线为 Ωr = 200. 0 - 0. 1 × Te， 驱动一台

直流发电机给电阻性负载供电， 直流发电机的转矩- 速度方程为 Ωr = 2TL。 计算稳态点

的速度和转矩， 并判断该点是否稳定。
解：

图 1-14 直流有刷电动机、
负载的匹配

先绘出电动机以及负载 （发电机） 的转矩—
速度曲线， 如图 1-14 所示。

在动态方程式 （1-27） 中， 稳态点 A 对应的

速度恒定、 B = 0。 很简单， 电动机的转矩与发电

机的制动转矩应该平衡， 即

TL = Te （1-37）
利用这两个转矩对速度的曲线， 可得

ΩrA = 200 - 0. 1 ×
ΩrA

2 （1-38）

因此， ΩrA（rad / s） 为

ΩrA = 200
1 + 0. 1 / 2 = 190. 476 （1-39）
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及 TLA（Nm） 为

TeA = TLA =
ΩrA

2 = 190. 476
2 = 95. 238 （1-40）

静态稳定性得到满足的条件为

∂Te

∂Ωr

 

 
 

 

 
 

A
<

∂TL

∂Ωr

 

 
 

 

 
 

A
（1-41）

在本例中， 由两条转矩—速度曲线可得

- 10 < 1
2 （1-42）

因此， 跟预期的一样， A 点是一个静态平衡点 （稳定点）。

例 1-5 感应电动机传动的稳定性。
一台感应电动机， 其转矩—速度曲线为

Te =
2TeK

S
SK

+
SK

S

； S =
ω1 - ωr

ω1
； SK = 0. 2； TeK = 20Nm （1-43）

式中， S 为转差率； ω1 为定子频率； ωr 为转子电角速度， ωr = pΩr ； p 为绕组的极

对数。 该电动机驱动一台直流发电机给电阻性负载供电， 发电机的转矩—速度曲线为

图 1-15 感应电动机以及直流发电机

负载的机械特性

TL = C · ωr 。 忽略机械损耗 （B =
0）， 让我们来校核一下 Te = 10Nm
时的稳定性。

解：
画出相应的两条机械特性曲

线， 如图 1-15 所示。
Te = 10Nm 时的转差率可由下

式求得：

10 = 2 × 20
S

0. 2 + 0. 2
S

（1-44）

式 （1-44） 的解为
S1 = 0. 0436；图 1-15 中的 M 点

S2 = 0. 7464；图 1-15 中的 M′点{ （1-45）

稳定性取决于∂Te / ∂ωr的符号：
∂Te

∂ ωr / ω1（ ）
=

- ∂Te

∂S =
2Te

S
SK

+
SK

S
 

 
 

 

 
 

2 · 1
SK

-
SK

S2
 

 
 

 

 
 （1-46）

因此，

S < SK时：
∂Te

∂ ωr / ω1（ ）
< 0，稳定区 （1-47）
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S > SK时：
∂Te

∂ ωr / ω1（ ）
> 0，不稳定区 （1-48）

因为在点 M 处， 有 S1 = 0. 0536 < SK = 0. 2， 故 M 点满足静态稳定性条件 （跟预期

一致）， 而在点 M′处， S2 = 0. 7464 > SK = 0. 2， 故 M′位于不稳定区。

1. 8 多象限运行

电气传动系统有时需要正、 反向运行， 且在两个方向上都能快速 （再生） 制动。
电动机在电动运行状态时， 产生的电磁转矩跟运动方向一致； 而在再生制动状态时，
电磁转矩与运动方向相反， 并且电功率的流向也变反 （电磁功率变负）。 表 1-1 及图 1-16
汇总了电动机运行的各种可能模式。

表 1-1

运 行 模 式 正 向 电 动 正向再生制动 反 向 电 动 反向再生制动

速度 ωr + + - -

转矩 Te + - - +

电功率流 + - + -

图 1-16 电气传动的四象限运行

正的 （ + ） 电功率流向意味着电动机从 PEC 获取电功率， 而负的 （ - ） 电功率流

向则意味着电动机发出电功率 （处于发电模式）， 给 PEC 供电。
因此， 必须设计 PEC， 使之具备处理双向功率流的能力。 在只要求缓慢制动的中

小功率的 （最多数百 kW 的） PEC 场合， 可以将制动期间产生的电能转存到 PEC 内部

的一个大容量的滤波电容上， 或者采用直流 （动态） 制动。
在直流动态制动时， 将把电动机- 负载系统的动能转换成电动机转子中的热量。 而

在快速而频繁的发电制动场合， 则要

求由 PEC 来处理所产生的电能， 这要

么采用可控的制动电阻， 要么采用功

率可双向流动的方式。 所有这些内容

都将在稍后的章节里进行较为详尽的

讨论。
就快速的速度响应而言， 现代的

调速传动有能力在基速 ωb 以下的速度

范围内产生最大瞬态转矩， 在最大速

度以下的整个速度范围内产生最大瞬

态功率 （当然， 前提条件是电动机和

PEC 都能承受这些功率）。
如图 1-16 所示， 为了快速地从点

A 达到点 A′ （实现速度的快速提升），
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应采用 ABCA′这样一条完全位于第一象限的路径。 当只需慢速提升速度时， 则采用沿

着 AMA′的路径。 为了实现速度反向 （从点 A′到点 A″）， 则采用穿过第二象限的 （再生

制动） 路径 A′C′D′A″来实现。 这种速度切换表明， 在多象限电气传动中， 电动机、
PEC 以及电源之间的能量转换及传输是相当复杂的。

注意： 到此为止， 我们还只讨论了旋转电动机传动。 实际上， 每一种旋转电动机

都有对应的直线电动机。 在直线电动机传动中， 对应转矩和角速度的分别是推力和直

线速度[5] 。 不过， 本书不牵涉直线电动机传动的内容。

1. 9 性能指标

下面介绍的电气传动性能指标主要有三类： 能量转换指标、 传动响应指标以及成

本与重量指标。
电气传动系统承担着能量转换的作用， 就是以磁场为储能媒介， 将电能转换成机

械能或反过来将机械能转换成电能。 典型电气传动系统的结构如图 1-17 所示， 大致应

图 1-17 电气传动系统的基本结构

包括以下几个部分： 一台电

动机； 一台静止功率变换

器， 用以反馈信号的传感器

（或观测器）； 一个数字的运

动控制器 （也可以是模拟的

或混合型的）。
（a） 功率效率 （稳态）
在电气传动中， 能量转

换发生在静止功率变换器和

电动机这两个地方。 在电动状态时 （见图 1-18a）， 能量是从静止功率变换器流向电动

机的， 而在再生制动状态时 （见图 1-18b）， 则是反过来的， 能量是从电动机流向静止

功率变换器的。
能量的转换伴随着损耗： 静止功率变换器中有铜耗和换向损耗， 一起记作 pconv； 电

动机中有铜耗、 铁耗以及机械损耗， 一起记作 pmot 。
在稳态下， 能量从电能转换成机械能 （或反过来） 的转换率可用电动机或传动系

统的功率效率 ηp （电动机为 ηpm， 传动系统为 ηpd） 来表示：

ηpm =
Pout

Pout + ∑pmot
（1-49）

ηpd =
Pout

Pout + ∑pmot + ∑pconv
（1-50）

由于电气传动系统的速度是变化的， 因此功率效率跟基速 （ ωb ）、 最大速度

（ωmax） 以及这两个速度下的转矩定额都有关系。
基速 ωb 是在全额电压下连续运行， 并产生峰值设计转矩 Tek 时所对应的速度。 在
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基速以上， 电压维持不变， 仅增大 （交流电动机的） 频率。 在很多伺服传动中， 有

ωb = ωmax， 这就是说： 如果按最大速度而不是按基速来配置静止功率变换器的额定容量

的话， 则传动系统在最大速度以下， 都可以输出峰值转矩 Tek。

图 1-18 电气传动中的能量转换

a） 电动状态时 b） 发电制动状态时

（b） 能量效率 （机械动态）
在有些应用场合， 变速传动系统经受着频繁的机械动态过程 （速度和转矩的动

态）， 例如混合动力汽车及纯电动汽车的场合。
为了评价这种情况下的能量转换效率， 定义能量效率指标 ηE （电动机的为 ηEm，

传动系统的为 ηEd） 为

ηEm =
Wout

Wout + Wmotor
（1-51）

ηEd =
Wout

Wout + Wmotor + Wconv
（1-52）

式中， Wout为输出的 （有用） 能量； Wmotor是电动机的总能量损失； Wconv是变换器的

总能量损失。
对于频繁机械动态的应用 （如机器人、 城区车辆的传动等）， 能量效率往往是传动

系统 （电动机、 变换器及控制器） 设计的一个重要的优化判据。
（c） 损耗 / 转矩比值 （W / Nm）
一个适用性更强的能量转换指标是电动机损耗与电动机转矩的比值 （ W / Nm 比

值）。 W / Nm 比值中的损耗也可以仅使用电动机的绕组损耗， 这样得到的 W / Nm 比值最
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图 1-19 交流电动机在弱磁区的相电流

（六脉冲逆变器供电的情况）

适合于用来衡量长期低速运行的传动， 因为

低速下的铁耗很小。
不过， 在高速下， 为了正确评价电动机

的发热， W / Nm 比值必须计及电动机的所有

损耗。
（d） kW / 均方根 kVA 比值

在交流电动机中， kW / 均方根 kVA 比值

通常用基波分量来计算， 它实际上是位移功

率因数 DPF：

DPF = （kW / 均方根 kVA） motor =
P in

3V1 I1

（1-53）
在确定的端电压和频率下， 对于给定的

转矩， 位移功率因数越高， 电动机所吸取的

电流就越小。 因此， 位移功率因数 DPF 对定子绕组的损耗 （因而对功率效率） 有相当

大的影响。
（e） kW / 峰值 kVA 比值

由于大多数调速伺服传动系统使用 MOSFET 或 IGBT 晶体管， 因此， 静止功率变换

器采用峰值电流和峰值电压来确定容量的大小。
对于交流电动机， 当其运行在高速弱磁区时， 相电流的波形与正弦波有很大的差

别， 如图 1-19 所示。 其输入的有功功率 P in为

P in = 3
π V0 I

1
K DPF （1-54）

式中， V0 是功率变换器输入端的直流电源电压； I 是平顶波相电流的峰值； K 是实

际电流峰值与电流基波的峰值之比 （一般来讲， K≤1. 1 ～ 1. 15）。
因此， 交流电动机的 kW / 峰值 kVA 比值为

kW / 峰值 kVA =
P in

S1
= 3

π V0 I
1
K

DPF
6V0 I

= DPF
2πK （1-55）

另一方面， 对于 （将在第 12 章介绍的） 开关磁阻电动机 （ SRM）， 其相电流是单

极性的脉冲电流 （见图 1-20）， 且每一时刻只有一相工作。 针对 SRM， 也可以定义同

样的性能指标[6] ：

kW / 峰值 kVA =
βsNrQ

8π （1-56）

式中， βs 是定子极弧角 （它与定子极距角之比约为 0. 4）； Nr 是转子极数； Q 为伏

安容量性能指标[6] ：

Q≈C 2 - C
Cs

 
 
 

 
 
 （1-57）
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图 1-20 开关磁阻电动机的电流波形

1—理想 （斩波） 电流 2—全电压 （不斩波） 时的实际电流

式中， C 是主开关的导通角 （加压期） 的定子极下部分与定子极弧角之比。 通常，
在起动时 （零速度时） C = 1， 且 C 随着速度的升高而降低 （在基速时 C≅0. 65）。

此外：

Cs =
λu - 1
λuσ - 1； λu =

Lu
a

Lu
≈（4 ～ 10）； σ =

Ls
a

Lu
a

= （0. 3 ～ 0. 4） （1-58）

式中： Lu、 Lu
a 、 Ls

a是相电感值， 如图 1-20 所示。
SRM 的峰值视在功率 S1 为

S1 = 2 × m·V0 ·I （1-59）
式中， m 是相数 （通常 m = 3 或 4）； V0 是直流电源的电压； I 是相电流峰值。
对于功率在 kW 级的 SRM， 当电流为理想的平顶波时， 其 kW / 峰值 kVA 比值在

0. 55 ～ 0. 65 的范围内， 即使铁心比较饱和 （σ = 0. 3 ～ 0. 4） 也是如此。 当 kW / 峰值

kVA 比值在上述范围取值时， 静止功率变换器的额定峰值 kVA 比较合理[1] 。
（f） 峰值转矩 / 转动惯量比值

如前所述， 大部分电气传动系统仅仅能在基速 ωb 以下的范围内提供峰值转矩 Tek。
不过有些伺服传动系统的基速等于最大速度。

峰值转矩 Tek与转子转动惯量 J 的比值表示的是基速 ωb 以下的最大理想加速度 amax

（rad / s2 ）：

amax =
Tek

J （1-60）

另一方面， 空载时， 在峰值转矩作用下， 达到基速 ωb 所需要的时间 ta（ms） 为

ta =
ωb / p
amax

= ωb
J

pTek
； p 为极对数 （1-61）

在高性能调速传动系统中， 产品目录中同时给出 amax和 ta 已成为趋势。
（g） 弱磁调速范围 （ωmax / ωb）
很多应用要求在很宽的速度范围内输出恒定的功率。 在这种应用场合， 当电动机
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运行到基速和全电压以后， 基速以上的运行要靠逐渐减小磁通来实现电动转矩的输出。
最大速度与基速的比值 （ωmax / ωb） 是一个重要的性能指标， 它代表了传动系统在

温升允许的情况下实现高速运行的能力。
对于永磁同步电动机和感应电动机来讲， 1. 5 ～ 2 倍的 ωmax / ωb 比值比较典型。 想

要获得更高的比值， 则要采取一些特殊措施， 并要面临变频器和电动机可能过热的

问题。
（h） 调速比 （调速范围） ωmax / ωmin

速度闭环控制的范围， 即 ωmax / ωmin， 是传动系统能否广泛适应各种应用场合的一

个性能指标。
当电气传动的 ωmax / ωmin > 200 时， 就可以认为是宽调速范围的控制了， 这需要使用

位置反馈传感器 （最起码需要速度反馈传感器） 来进行精确的位置 （或速度） 控制。
另一方面， 当 20 < ωmax / ωmin < 200 时， 这样的速度范围控制可以算是中等水平， 其

速度控制所需的位置和速度反馈信号可以由观测器提供。
对于中等水平的传动来讲， 2% ～ 3% 的速度误差是允许的。 由于运动 （位置和速

度） 传感器的成本比重较大， 因此应该用运动观测器来代替， 但一定要注意， 这仅适

用于中等调速范围的应用。
对于 ωmax / ωmin < 20 的开环控制场合， 采用所谓的 V / f 交流传动， 并在负载时进行

一定程度的速度过补偿。 V / f 交流传动在驱动风扇和泵类负载时最为常见， 它们能以相

当低的成本 （小于 200 美元 / kVA） 很好地满足这类应用的要求。
（i） 转矩升上时间 （ tTek）
在快速响应的传动中， 转矩快速变化的能力十分重要。 转矩的动态过程取决于速

度、 电动机参数、 变频器类型、 输入电压水平以及控制方法。
由于转矩上升的时间不可避免地会随着速度增大 （因电动势随之增大） 而减小，

因此， 当电动机中磁链已经出现但转速还为零时， 转矩从零上升到 Tek所需的时间 （即

tTek）， 可以作为一个可靠的性能指标。
在快速响应的传动中， tTek为 2 ～ 6ms。 在交流 （无刷） 传动中， 要获得如此快速的

转矩响应， 需要对感应电动机、 永磁同步电动机以及同步磁阻电动机进行磁场定向

（正交矢量） 控制。
（j） 转矩纹波比 （ΔTe / Terated）
转矩脉动既跟电动机类型和参数有关， 也跟转矩控制策略有关。 这可以用转矩纹

波峰值与额定转矩的比值 （ΔTe / Terated） 来估计。 这里的额定转矩是指基速下的稳态连

续转矩。 转矩脉动会影响转矩、 速度和位置的控制精度， 产生振动和噪声。 因此， 在

综合考量性能和成本的前提下， 转矩纹波应该越小越好。
（k） 热极限 （ϑmotor ）
在进行位置控制或宽调速范围控制的直接传动中， 电动机与负载 （例如机床） 之

间是直接机械连接的。 在这种情况下， 为了避免负载转轴发生机械变形， 电动机的温

度极限 ϑmotor与环境温度 ϑambient的关系应满足[7] ：
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ϑmotor < 20℃ + ϑambient （1-62）
这是电动机设计中的一个很严苛的限制。
在其他大多数的传动场合， 电动机的温度是由电气绝缘等级 （ B、 E 或 F 级） 决

定的。
（l） 噪声水平 Lnoise（dB）
调速传动的噪声来源于电动机和静止功率变换器两个方面。 可接受的噪声水平取

决于具体的应用。 例如， 在机床的场合[2] ， 要求：
Lnoise≈70 + 20log（Pn / Pn0 ）； Pn0 = 1kW； Pn = （1 ～ 10）kW （1-63）

式中， Pn 是电动机的额定功率。
（m） 运动控制的精度与鲁棒性

运动控制意味着对转矩、 速度和位置进行闭环控制。
转矩控制是最需要的， 因为转矩反馈传感器可以计及铁耗的影响 （而其他方法很

难做到）。 通常， 运动控制的精度可用转矩、 转速或位置的误差来表示， 即

ΔTe； Δωr ； Δθr （1-64）
转矩误差以相对值的形式给定， 转速误差的单位则为每分钟的转速 （ r / min）， 位

置误差的单位则为度 （°）。
在速度和位置控制中， 转矩环有时表现为一个电流限幅器。
控制的鲁棒性定义为传动的 （转矩、 速度、 位置） 响应等对电动机参数、 转动惯

量、 负载转矩等方面变动的敏感程度。 它是传动的响应对传动参数失调的免疫能力的

一个量度。
在某种意义上， 鲁棒性和速度控制的快速性之间存在着矛盾， 因为为了获得鲁棒

性， 就要牺牲部分响应的快速性。
人们提出了诸如参数自整定、 模型参考自适应、 变结构和模糊推理等高级运动控

制器， 来增加响应的鲁棒性。
鲁棒性指标有多种定义方法， 例如， 可定义为转矩的误差 （ ΔTe ） 与参数失调量

ΔPar的比值 （ΔTe / ΔPar ）； 或在 J、 2J 两种转动惯量下， 从零速上升到基速的速度上升

时间的比值； 或在空载、 额定负载两种情况下， 从零速上升到基速的速度上升时间的

比值。
（n） 动态刚度

动态刚度是扰动转矩 （ΔTperturbation） 与受控变量误差 （Δx） 的比值， 是转矩扰动频

率的函数：

DS =
ΔTperturbation

Δx
它是一个衡量抵抗转矩扰动能力的动态鲁棒性指标。
（o） 比成本和比重量指标

一个电气传动系统的总成本 C total可以用以下的成本公式来计算：
C total = Cequip + C loss + Cmaint （1-65）
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式中， Cequip是电动机、 变频器、 传感器以及控制器的成本； C loss是传动系统在整个

寿命期内的能量损耗成本； Cmaint是维护成本。
C loss的相对比重随传动功率 （或转矩） 的增大而增大， 在做总成本分解的任何计算

尝试中， 都应考虑这一因素。
在设备成本 Cequip中， 电动机、 静止功率变换器、 传感器 （观测器） 及运动控制器

所占的相对比重显著取决于电动机的功率， 电动机成本所占的比重随着功率水平的提

高而增加。
注意： 这里考虑的成本是传动系统在可预期的寿命内的净现值成本 （包括通货膨

胀、 动态投资的额外投入等的影响）。
比重量也是重要的性能判据， 电动机比重量 （ Nm / kg） 和变频器比重量 （ kVA /

kg） 的定义如下：

电动机比重量 = 峰值转矩
重量

（1-66）

变频器比重量 = 峰值视在功率
重量

（1-67）

第一个比重量判据， 即式 （1-66）， 是电气传动中对不同电动机进行比较的一个强

有力的判据。 第二个比重量判据的理念跟第一个是一样的， 用于静止功率变换器的比

较， 因为对于在伺服传动中广泛使用的 MOSFET 和 IGBT 逆变器来讲， 峰值视在功率是

一个重要的设计判据。 对于晶闸管逆变器来讲， 则应使用有效值视在功率来代替峰值

视在功率。

1. 10 小结

● 现代电气传动用于调速场合实现电能到机械能的转换。 它们使用 PEC 来对电压

（和频率） 进行高效的改变[9-11] 。
● 在电气传动中引入 PEC 装置 （在 2004 年占总电气传动的比重为 15% ～ 20% ） 对

于节能及提高过程控制的性能 （提高生产率和产品质量） 都是合算的。
● 如今， 直流有刷电动机- PEC 传动已经越来越多地被交流电动机- PEC 传动所取

代， 因为对于大致相同的 PEC 价格、 大致相当的性能来讲， 交流电动机更坚固、 更便

宜， 对于要求双向运动控制的应用更是如此。
● 在 10kW 以上的场合， PEC 传动节省的电费可以在 5 年甚至更短的时间内回收

PEC 的成本， 而 （从发电厂到用电场所的） 整体节能效果则更为可观。
● 在稳态时， 电动机的转矩必须与负载转矩匹配； 动态过程的稳定则由 PEC 传动

中的闭环运动控制来实现。 在 PEC 传动中， 负载动态性能和稳定性是优先考虑的问题。
● 通常， PEC 传动能够在正、 反两个运动方向上做电动机状态运行。 此外， 它们

也能够在正、 反两个运动方向上进行快速的再生制动运行， 但前提是 PEC 必须能够回

收这些发出的电能， 并将其回馈到电源上。 如果做不到这一点， 那么在缓慢动态 （制
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动） 的场合， 可以将发出的电能消耗在电动机的转子电阻上或消耗在 PEC 外部附带的

一个可控的制动电阻上。
● PEC 具有有限的电压上限 Vb， 在这个电压下， 电动机能够在所谓的基速 ωb 下连

续运行， 输出额定功率 Pb。
● 大多数 PEC 传动能够在基速以上进行恒功率 Pb （且恒电压 Vb） 运行， 直到最高

速度 ωmax = （2 ～ 4） ωb。
● 针对现代 （电力电子） 电气传动， 介绍了一组紧密联系而实用的性能指标， 包

括能量转换、 传动响应质量及比成本、 比重量等。

1. 11 习题

1. 1 一个 PEC 传动系统在运行的第一年节省了 S = 500 美元的电费。 以 4 年

（n = 4）为资本的回收期， 请计算 PEC 投资的价格。 假定利率为 i = 8% ， 电价的年增长

率ip = 4% ， 税率为 T = 35% 。
1. 2 一个电气传动系统， 在 60% 额定速度下运行， 输出 100kW 有用的机械功率。

设发电厂的效率为 η1 = 40% ， 电力传输的效率为 η2 = 90% 。 请计算以下两种情况下的

总体功率需求 （对一次能源的功率需求）：
a. 采用传统的电气传动， 总效率为 η34 = 60% ；
b. 采用 PEC 传动， 总效率为 η′34 = 85% 。
1. 3 一个电气传动系统， 电动机和负载之间采用降速比为 a = 1 / 10 的机械变速箱

降速。 电动机的转动惯量为 Jm = 0. 02kgm2 ， 负载- 变速箱的转动惯量为 JL = 2kgm2 。 忽

略机械损耗， 负载转矩为 TL = 200Nm。 针对如图 1-9 所示的速度—时间曲线， 将负载

转动惯量折算到电动机转轴上， 再计算所需的电动机转矩。
1. 4 一个 PEC 交流电动机传动系统， 基速和额定功率分别为 ωb = 367rad / s 和 Pb

= 100kW。 电动机的极数为 4（2p = 4）。 请计算在基速及额定功率下的电动机转矩 Teb，
以及在最高速度 ωmax = 3ωb 下输出恒功率 Pb 时的转矩。 不考虑电动机损耗， 在 ωb 下进

行发电制动、 且发出功率 Pb 时， 对应的转矩大小和符号怎样？
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第 2 章 电气传动用电动机

本章将介绍典型的电气传动配置及其中使用的各种电动机。

2. 1 电气传动———典型配置

如图 2-1 所示， 具有调速能力的现代电气传动系统是由许多重要部件组成的[1-8] ，
例如：

● 电动机；
● 电力电子变换器 （PEC）；
● 电气及运动传感器；
● 传动控制器；
● 命令接口。

图 2-1 电气传动的基本结构

传动控制器包括运动—速度 （和 / 或位置） 控制器、 电气控制器等两个部分。 其



中， 运动—速度 （位置） 控制器对于各种类型的电气传动来讲是基本相同的， 差别只

在于多和少的问题， 而电气控制器则是指 PEC 内部电流和电压 （或磁链和转矩） 的控

制， 差别很大。
电气传感器 （观测器） 测量 （或计算） 的状态变量是电压、 电流、 磁通等， 而运

动传感器 （观测器） 测量 （或计算） 的状态变量则是位置 （和 / 或速度） 和转矩。
一般来讲， 电气控制器的输入较多， 有来自电源和 PEC 输出等两个方面的电气传

感器 （观测器） 输入， 运动控制器通常则只需处理运动传感器 （观测器） 送过来的输

入信号。
另一方面， 电气控制器接受的指令是有关电源侧能量转换性能指标方面的指令

（如单位功率因数、 谐波消除等）， 而运动控制器接受的指令则是跟运动 （速度、 位

置、 转矩等） 的控制有关的指令。 这些指令都是通过一个接口由现场的数字控制器或

由远程的过程处理控制主机下达的。 很自然的是， 电气控制器和运动控制器在硬件和

软件上是混合在一起的， 它们共同构成了传动控制器。
在如今的电气传动中， 传动控制器和接口的任务都是由高性能的数字信号处理器

（Digital Signal Processors， DSP） 来执行的。 在现代电气传动中， 所用 DSP 的浮点操作

能力 （MFLOP / s） 达到数百万次 / s 已不是什么稀罕的事情。
本章接下来将简单地介绍一下可供电气传动使用的电动机的特征。 有关电气传

动中产生的各种损耗 （见图 2-1） 的内容， 则将在接下来的几章里与特定的电动机

和 PEC 一起， 做连带的介绍。 传感器的内容则将在各种电气传动中具体用到的时候

再进行较详细的介绍。 对各种电气传动来讲， 运动控制器具有或多或少的共同性，
因此， 本书将用一章的篇幅 （ 第 7 章） 来介绍直流有刷电动机传动中的运动控

制器。
最后， 由于电气控制器各具特色也更为特殊， 因此将在各种电气传动应用的分析

中进行具体的介绍。
下面简单介绍一下电气传动用电动机的分类。

2. 2 电气传动用电动机

从本质上讲， 现有所有种类的电动机都可以配以 PEC 和数字运动控制器， 来实现

高性能的电气传动。 对运动控制而言， 最理想的速度—转矩曲线是一条下降的直线。
由于这一原因， 再加上直流电动机宽调速范围控制所需的可调直流电压源很容易实现，
因此， 在 1960 年以前， 直流有刷电动机一直是调速传动中的首选。 此后， 由于交流变

压变频技术的发展， 变频器 （交流 PEC） 变得可靠且具有价格竞争力， 又由于所谓的

矢量控制 （ VECTOR CONTROL） 技术的发展和应用， 交流电动机的速度—转矩曲线

达到了线性化的效果， 因此交流电动机逐渐取代了直流有刷电动机在调速传动中的

地位。
下面先介绍直流有刷电动机。
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2. 3 直流有刷电动机

图 2-2a 所示为一个典型的直流有刷电动机的结构， 其定子为永磁励磁 （或电励

磁）， 转子则包含电枢绕组和机械换向器， 机械换向器上有电刷。 机械换向器实际上是

一个可实现 DC- AC 双向功率流向的功率变换器， 因为直流电动机转子中的电流是交流

的， 而电刷中的电流是直流的。
图 2-2c 所示为一个轴向气隙 （轴向磁场） 的永磁直流有刷电动机， 它采用无铁心

的盘式转子， 上面有印刷绕组与换向器， 换向器上有电刷。 采用永磁体励磁， 尤其是

与非磁性盘式转子结构一起使用， 可以获得极低的电气时间常数 L / R （当功率在 1kW
以下时， 这个常数大约为 1ms 左右或更小）。 因而可以期望获得快速的电流 （转矩）
响应， 只不过在由 PEC 供电时， 除非 PEC 的开关频率足够高或有适当的滤波装置， 否

则电流 （转矩） 的谐波会比较大， 并需降额使用。

图 2-2 直流有刷电动机

a） 圆柱转子结构 b） 直流电动机 = 交流电动机 + 电动机侧功率变换器 c） 盘式转子、 永磁体励磁的结构

不幸的是， 虽然从损耗和功率密度来看， 机械换向器并不是很差， 但它的换向电

流和速度极限存在着严重的问题， 这使得其最大单机功率被限制在 1000r / min 时 1 ～
2MW 的水平， 且根本无法用于一些存在化学侵蚀或有爆炸危险的环境。

作为直流调压电源的 PEC （见图 2-2b）， 当要求其具备四象限运行 （正、 反向直

流电压与电流输出） 的能力时， 就变得跟交流电动机所用的 PEC 一样复杂和昂贵了。
不仅如此， 要实现速度的快速反向也是一个很大的问题。

不过， 在现在及将来很长的一段时间里， 在大量仅需一、 二象限运行能力的小功

率、 中等速度的应用场合， 直流有刷电动机 （尤其是采用永磁体励磁的直流电动机）
仍将广泛使用。

2. 4 传统的交流电动机

所谓传统的交流电动机， 是指磁场旋转的电动机， 包括感应电动机、 电励磁的同
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图 2-3 三相感应电动机

a） 笼型转子， 定子配 PEC b） 带集电环的绕线转子， 转子配 PEC

步电动机、 磁阻同步电动机

等， 它们既可以接交流电网直

接起动做定速运行， 也可以

（与 PEC 配合） 用于调速场合。
因此， 除绕线转子的感应电动

机外， 传统交流电动机的转子

上都装有鼠笼， 以进行异步起

动。 其中， 图 2-3a 所示的笼型

转子感应电动机在调速传动中

应用最多。
在宽调速范围的控制场

合， 可使用一套全功率的 PEC 系统， 来控制感应电动机的定子电压 V1 和频率 f1 ， 如

图 2-3a所示。 对于大功率但调速范围有限的控制场合， 可采用图 2-3b 这样的绕线转子

感应电动机， 其转子由一套功率有限 （低于电动机额定功率的 1 / 2） 的 PEC 通过集电

环来供电， 相应的电压 V2 和频率 f2 都相当低， 而定子则直接接在恒定电压 V1 和频率 f1

的电网上。
图 2-3b 的配置尽管可以显著降低 PEC 的体积和成本， 但由于 PEC 无法直接处理

起动时相当大的转子电流和电压， 因此为了以全额转矩起动， 必须另外配置一套复杂

的起动装置。 此外， 集电环- 电刷这一机械系统也给维护带来了严重的问题， 不能用于

恶劣的环境。
笼型转子感应电动机的容量从 0. 5kW ～ 10MW 的都有， 功率范围很宽。 若采用绕

线转子结构， 则功率可以做得更大。
图 2-4 所示为传统的电励磁同步电动机， 其定子采用三相交流绕组， 转子由直流

图 2-4 传统的凸极转子同步电动机，
定子由全功率的 PEC 供电

励磁， 为笼型结构， 既可以为凸极，
也可以为隐极。

传统的同步电动机用于调速传动

时， 需要两套 PEC， 其中一套由 AC 变

换到 AC 的全功率 PEC 用于定子， 另

外一套由 AC 变换到 DC 的 PEC 的功率

较小 （1% ～ 5% 额定功率）， 用于 （经

电刷和集电环） 给转子励磁绕组供电。
在大功率 （几 MW 到数十 MW） 应用

中， 通过对这两套 PEC 的协调控制，
可实现速度 （有功功率） 和无功功率的控制， 并有效地进行速度的宽范围控制。

为什么在高于 2MW 的场合里， 同步电动机要比感应电动机占优势呢？ 这是因为，
同步电动机能够比较容易地通过电励磁来控制无功功率， 因而对全功率的 PEC 的要求

比较低。 因此， 尽管在同样的功率和速度下， 同步电动机要比感应电动机昂贵， 但其
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PEC 较简单、 廉价， 驱动的整体成本较低。 此外， 在高于 2MW 时， 同步电动机的效率

通常也要比笼型转子感应电动机的高。
传统的磁阻同步电动机 （ Reluctance Synchronous Motors， RSM） 的定子为圆柱形，

图 2-5 传统的磁阻同步电动机，
由全功率的 PEC 在定子侧供电

带三相交流绕组， 转子上没有绕组， 但转

子两个正交轴线的磁路具有相当大的凸极

性 （磁导比可高达 4∶ 1 甚至 6∶ 1）。 例如，
图 2-5 所示的多重磁通路障结构就可以获

得很高的磁路凸极性。
当 RSM 由一台 AC 变换到 AC 的全功

率 PEC 供电时， 电动机的转速 n 与 PEC 的

输出频率 f1 之间有固定的关系 （n = f1 / p）。
此时， 为了增大稳定性， 有时会在转子上

安装一套鼠笼。
传统的 RSM 由于速度不随负载增加

而下降， 因此采用开环速度控制， 在

100kW 以下低动态性的调速传动场合应用较多。 与此相应， 其控制要比感应电动机

简单。
传统 RSM 的主要缺点是功率因数低、 转矩密度 （ Nm / kg） 不够高， 需要较高的

PEC 额定 kVA 容量 （大约高 15% ～ 20% ）。
除了以上介绍的传统交流电动机 （它们既可以调速运行， 又可以直接起动、 用于

定速场合） 之外， 在最近的几十年里， 人们又提出了一些新的、 完全依赖 PEC 来运行

的电动机结构。 以下介绍主要的几种依赖 PEC 的电动机。

2. 5 依赖电力电子变换器的电动机

显然， PEC 依赖型的电动机离开 PEC 就不能运行。 这类电动机一般都是多相电动

机， 一方面是为了限制脉动转矩； 另一方面是为了获得能从任何初始位置自起动的能

力。 从本质上讲， 这类新型的电动机既可以采用单极性电流供电， 又可以采用双极性

电流供电， 但有个前提， 就是要与转子的位置密切配合好。 此外， 这类电动机都具有

单侧或双侧的凸极磁路结构， 有的在转子上还使用了永磁体。
具有永磁转子的 PEC 依赖型电动机 （PMSM） [13] 是从同步电动机演变而来的， 它用

高性能的永磁体来代替普通同步电动机转子上的电励磁， 如图 2-6 所示。
由于 PMSM 的转子上没有鼠笼， 但却又要时刻保持定子频率与转子速度的同步，

因此 PMSM 的运行完全离不开 PEC。
当采用矩形双极性电流控制时 （基于廉价的转子位置传感器）， 定子三相采用集中

绕组结构 （每极每相一个线圈）。 为了获得更高的性能 （例如宽达 1∶ 1000 的调速范围），
则进行正弦波电流控制。 此时， 需要使用更为昂贵且精确的位置传感器 （或观测器）。
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图 2-6 PMSM - 单侧凸极的电动机：
a） 永磁极转子 b） 极间永磁体转子

对于容量从 1W 到几十 kW 的 PMSM， 近年来出现了无重叠的绕组技术， 以降低铜

耗、 机座长度以及零电流时的永磁转矩 （齿槽转矩）。 这种绕组既适用于矩形电流控

制， 也适用于正弦波电流控制。
永磁极转子和极间永磁体转子各有其优点和缺点， 这将在 PMSM 电动机传动的相

关章节中进行具体介绍。
另一类依赖 PEC 的电动机是所谓的步进电动机。 实际上， 这是一种双凸极型的多

相电动机， 其转子上没有绕组， 定子由 AC 到 DC 的单极性电流 PEC 供电， 以实现位置

依赖的 （或位置无关的） 单极性电流控制， 如图 2-7 所示。

图 2-7 6 / 4 极三相开关磁阻电动机 （SRM）—PEC 依赖型电动机

显然， 开关磁阻电动机 （ SRM） [14] 是具有转子位置细步控制 （连续运动） 的功率

级步进电动机的商用名称。 SRM 的工作原理如下： 按照各相电感增加的先后顺序， 依

次在每相电感增加时给相应的相绕组通以电流脉冲， 从而产生出正向转矩 （电动转

矩）。 如果在相电感的变化率为负时给相绕组供电， 就可以实现再生制动。 由于各相绕

组供电的通、 断是由 （位置传感器或观测器所提供的） 位置反馈决定的， 因此可以获

得不会失步的转矩和运动控制效果。
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SRM 已经历了二十多年的发展， 现在已到了市场化的阶段， 可满足从数瓦到数千

千瓦、 从低动态性到高动态性的各种功率驱动场合的需要。 SRM 和 PMSM 一样， 在高

性能调速传动中具有极大的竞争力。
传统意义的步进电动机包括磁阻式步进电动机和混合式 （永磁体- 磁阻） 步进电动

机， 它们分别跟 SRM 以及矩形波电流的 PMSM 类似， 但它们的定、 转子极数和定子相

数 （通常是 4 ～ 5 相） 显著增加， 且采用开环前馈控制而无需位置传感器， 可以实现中

等水平的动态性和较高的定位精度。
传统意义的步进电动机仅针对低功率的定位应用。 想了解更多有关步进电动机细

节的读者， 请参考文献 [15]。
本书将用独立的章节来单独介绍 PMSM 传动 （第 11 章） 和 SRM 传动 （第 12 章）。
其他类型的 PEC 依赖型无笼型转子电动机， 都来源于电励磁的同步电动机 （ Syn-

chronous Motors， SM）、 感应电动机 （Induction Motors， IM）、 RSM 或双凸型电动机， 只

不过在转子或定子上增添了永磁体。
尽管单相 PMSM （无刷）、 单相 SRM 的转矩脉动十分严重， 但由于其 PEC 所需的

可控功率开关器件的数目少， 在小功率的场合 （如家电、 车辆上的小型电气传动装置

等） 逐渐得以推广应用， 可降低成本。 在相关的章节里， 我们将对这类电动机的传动

做简单的介绍。

2. 6 电动机 / 发电机中的能量转换

在所有质量不发生增减的系统中， 能量守恒定律都成立。 因此， 能量既不会产生，
也不会消灭， 它只会从一种形式转换成另一种形式。 能量守恒定律与法拉第定律、 安

培定律、 高斯定律、 欧姆定律、 牛顿力学定律以及电路理论等一起， 共同决定着电动

机- 发电机中的机电能量转换。
在电动机- 发电机的机电能量转换中， 包含着以下几种形式的能量：

来自电源的
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式中， 来自电源的电能和机械能在电动状态时为正 （ + ）； 在发电状态时为负 （ - ）。
能量转换成热量的主要原因有三个：
● 电动机绕组 （铜） 的损耗： pCo；
● 机械方面的损耗 （齿轮摩擦与风阻损耗）： pmec；
● 电动机磁路中的铁心损耗 （磁滞和涡流损耗）： p iron。
将这些损耗放在它们相应的位置， 可得：
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因此， 在电动机中， 从电能到机械能的转换实际上有一个媒介形式的中间能量储

存———磁场能， 其绝大部分存在于电动机的转子 （运动部分） 和定子 （固定部分） 之

间的气隙磁场中， 如图 2-8 所示。

图 2-8 电动机 / 发电机中的能量转换

电能的净增量 dWe 可以用电压 v、 电流 i、
电动势 e 来表示：

dWe = （v - Ri） i·dt （2-3）
为了实现电能到机械能的转换， 电动机中

的耦合电磁场必须对电路 （即对电源的电压

v） 产生一个反作用， 即产生出一个电动势 e：
- e = v - Ri；dWe = - （e） i·dt （2-4）

在电动机中， 如果将电能传递到耦合磁场的电路 （相） 不止一个， 那么式 （2-4）
将包含更多的项。

根据法拉第定律， 电动势 e 为

e = - dλ
dt （2-5）

式中， dλ / dt 是磁链 λ 对时间的全导数， 它可分为两项： 一个变压器项 （脉动项）
和一个由运动原因引起的运动项。

根据式 （2-4） 有：
dWe = i·dλ， dWmec = Tedθr （2-6）

式中， dWmec是机械能的增量； Te 是电动机产生的瞬时电磁转矩； dθr 是旋转运动

角的增量。
根据式 （2-4） ～ 式 （2-5） 以及能量转换条件可得：

dWe = idλ = dWm + Tedθr （2-7）
式中， dWm 是磁场储能的增量。
如果磁链恒定 （dλ = 0）， 则来自电源的能量增量为零， 此时， 电磁转矩 Te 为

Te = -
∂Wm

∂θr

 

 
 

 

 
 

λ = const
（2-8）

这种情况只会出现在电动机处于短路 （ v = 0） 发电的模式时 （能耗制动）， 把转

子储存的机械能转换为损耗。
相应的电磁转矩为负， 电动机被制动、 逐渐向静止靠近。
在大多数应用中， 从电源获取电能或往电源输送电能的情况更为常见， 因为这些

情况才是真正的电动机运行状态或发电机运行状态。
在这种情况下， 式 （2-7） 可写成：

dWm = idλ - Tedθr ； i =
∂Wm

∂λ （2-9）

式中， λ 和 θr 是独立变量。
也可以选择电流 i 作为独立变量， 来代替磁链 λ。 但这需要定义一个新的函数———
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磁共能 W′m：
W′m = iλ - Wm （2-10）

对这个方程求微分可得：
dW′m = idλ + λdi - dWm （2-11）

再利用式 （2-9） 可得：
dW′m = idλ + λdi - idλ + Tedθr （2-12）

最后得到：

Te =
∂W′m

∂θr

 

 
 

 

 
 

i = const
； λ =

∂W′m

∂i （2-13）

Wm = ∫λ 0

0
idλ； W′m = ∫i 0

0
λdi （2-14）

由于式 （2-9） 的前提是磁链 λ 随时间变化， 因此， 电源与电动机交换的电能 dWe

不为零。
根据式 （2-8） 和式 （2-13）， 只有当磁共能随着转子位置 θr 变化时， 电磁转矩 Te

才不为零。
让我们来考虑图 2-9 所示有两个定子极和两个转子极的 SRM 原型。
这实际上是一个 （由两个线圈串联或并联构成的） 电感 L， 它有一个气隙和一个

磁心。 显然， 当转子旋转时， 磁导随着 θr 角变化。

图 2-9 定 / 转子为 2 / 2 极的 SRM 原型

a） 横截面 b） 电感 L、 转矩 Te 与 θr 角的关系

近似有：
L（θr ）≈L0 + L2 cos2θr （2-15）

如果忽略磁饱和， 则 L0 和 L2 是恒值， 此时， 线圈的磁共能 W′m 为

W′m = ∫i 0

0
L（θr ） idi =

i2
0

2 L（θr ） （2-16）

电磁转矩 Te 为
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Te =
∂W′m

∂θr

 

 
 

 

 
 

i0 = const
=
i2

0

2
∂L（θr ）

∂θr
= - i2

0L2 sin2θr = - Temsin2θr （2-17）

可见， 电流的极性不影响转矩的极性。 正转矩意味着电动运行， 负转矩意味着发

电运行。 随着 θr 角的变化， 转矩有正的时候， 也有负的时候 （ θr 为零时， 转矩也为

零）。 这意味着 2 / 2 极的 SRM 无法从任何一个初始位置起动起来， 因此需要特殊的措

施来提供从同一位置 （驻点） 开始自起动的能力。 多相 SRM 则不存在这样的问题， 可

以从任何位置起动。

2. 7 小结

表 2-1 汇总了可用于调速电气传动的候选电动机。

表 2-1 可用于调速电气传动的电动机

电动机类型
单凸

极性

无凸

极性

双凸

极性

单极性

电流

双极性

电流

传统型

（笼型转子）
变换器依赖型

（非笼型转子）

直流有刷电动机 X X X①

感应电动机 （IM） X X X

电励磁同步电动机 X X X X X

磁阻同步电动机 （RSM） X X X X

永磁同步电动机 （PMSM） X X X X X

开关磁阻电动机 （SRM） X X X

步进电动机 X X X X

 ① 直流有刷电动机可以串电阻供电 （调速）， 从这个角度讲， 它也算一种传统的 （变换器无关的） 调速

电动机， 不过这种方法很浪费电能， 几乎不再使用。

有很多应用场合需要直线运动， 在成本 / 性能合理、 有竞争力的前提下， 采用直线

电动机是合理的选择。 每种旋转电动机都有对应的直线电动机。 相应的控制也跟对应

的旋转电动机的控制类似。
直线电动机传动有独立的参考文献 [16， 17] 可供参考。

2. 8 参考文献
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第 3 章 电气传动用电力电子变换器

电气传动用电力电子变换器 （ PEC） 现已是一种成熟的技术， 其拥有相当可观的

全球性市场， 并且还在不断增长之中。 目前， 相关的研究和开发工作还特别多， 并且

这种趋势在将来肯定还会继续保持下去。
PEC 技术的相关文献也特别丰富[1] 。 此处， 我们仅仅汇总一下主要的 PEC 结构以

及它们的电压、 电流波形， 更具体的细节将在各种电动机传动的相关章节里介绍。
PEC 的分类方法很多。 这里， 我们主要介绍按电力电子开关 （ Power Electronic

Switche， PES） 的类型分类、 按功率转换的级数分类、 按电流 （电压） 的输出波形分

类等几种分类。
先介绍主要的 PES。

3. 1 电力电子开关及电力电子变换器分类

图 3-1
a） 二极管的表示符号 b） 二极管的理想特性

3. 1. 1 电力电子开关

PEC 中使用的 PES 可以在宽广的电压范围和 （必要时在） 宽广的频率范围内， 在

阻断状态与饱和导通状态之间进行频繁的换相， 并提供很高的能量转换效率 （高达

85% ～ 95% ）。
PES 阻断状态的特点是传导电流实际上已经变成零， 功率端子上则承受着高电

压。 PES 饱和导通状态的特点是传导电流已经出现， 功率端子上的电压很低， 为

1 ～ 2V。
PES 可分为以下几种类型：
a. 不控型；
b. 半控型；
c. 全控型。
二极管是不控型 PES， 如图 3-1a 所

示， 其导通状态由从阳极 （ A） 到阴极

（K） 的电流方向唯一决定。
二极管的理想特性如图 3-1b 所示。

可见， 二极管仅容许正向电流通过， 此

时， 降落在二极管上的电压 VAK 的理想

值为零。 实际的 VAK 不为零， 但是很小

（为 1 ～ 2V）。



所有的 PEC 中都会用到二极管， 或者用作整流器， 或者用于保护。 二极管没有控

制电路或驱动电路。
晶闸管是半控型 PES。 它的导通状态只有从阻断状态到饱和导通状态是可控的

（即只能控制开通）， 具体的控制方法是： 在其接受控制命令的命令电路， 即门极 （ G）
与阴极 （K） 之间施加正向电流 （即触发信号）， 若此时 PES 中流过的是从阳极 （ A）
到阴极 （K） 的正向电流， 则晶闸管进入饱和导通状态， 如图 3-2 所示。 饱和导通之

后， 即使移除触发信号， 饱和导通的状态也将一直保持， 直到功率电路 （ A—K） 中的

电流变成零为止。
使用晶闸管最多的地方， 是与交流电网存在接口的大功率、 低换相频率 （通常最

高可达 300Hz） 的 PEC 中。
门极关断型晶闸管 （ Gate Turn Off thyristor， GTO） 如图 3-3 所示， 它是一种全控

型的 PES。 其饱和导通的实现方法跟晶闸管相同， 但当在其命令电路上施加一个负电

流时， 可以将其关断。

图 3-2
a） 晶闸管的表示符号 b） 晶闸管的理想特性

  
图 3-3

a） GTO 的表示符号 b） GTO 的理想特性

GTO 用于大功率 PEC 以及与交流电网之间的接口。 其开关频率比晶闸管高， 但通

常仍低于 1kHz。
双极性结型晶体管 （ Bipolar Junction Transistor， BJT） 也是一种全控型 PES， 如

图 3-4所示， 但其开关频率比 GTO 高， 主要用于中、 低功率场合 （可高达数十 kW）。

图 3-4
a） BJT 的表示符号 b） BJT 的理想特性

其触发 （ 即饱和导通的获得） 是通过基极

（B） 向发射极 （E） 注入电流来实现的， 并且

只有触发电流继续存在， 才能维持饱和导通。
当触发电流变为零时， BJT 就会关断。 其换相

时间要比晶闸管、 GTO 短。 由于 BJT 的功率电

路从集电极 （ C） 到发射极 （ E） 不能承受负

极性的电压， 因此 BJT 只能运行在第一象限，
如图 3-4b 所示。

MOS 管也是一种全控 PES。 MOS 管不同于

其他类型的 PES， 它靠命令电路 （从门极 G 到源极 S） 的电压 （而不是电流） 信号来

工作。 因此， 其所需的触发功率几乎为零， 这极大地简化了触发电路。
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MOS 管的换相时间最短， 可以采用极高的开关频率 （数十 kHz）， 但只能用在中、
小功率水平与电压水平的场合。

绝缘栅极双极性晶体管 （ Insulated Gate Bipolar Transistor， IGBT） 如图 3-6 所示，
其触发具有 MOS 管的优点， 靠电压信号触发， 换相时间短， 开关频率可高达 20kHz，
其功率电路则跟双极性晶体管 BJT 类似， 具有饱和电压低、 额定电压和电流大的特点。

图 3-5
a） MOS 管的表示符号 b） 相应的理想特性

  
图 3-6

a） IGBT 的表示符号 b） 相应的理想特性

随着技术的进步， PES 的额定电压 / 额定电流以及开关频率都变得越来越高， 导通

和换流损耗也在以巨大的步伐降低。 例如， 采用 IGBT 的 PEC 的单机容量在 1996 年达

到了 500kVA， 4 台并联同步控制可达 2MVA。
与此同时， 晶闸管变得更便宜了， 在 MW 级的 （以及更高的） 功率范围里， 在许

多应用以及一些特殊拓扑结构的电路中， 晶闸管仍具有竞争力。 不过， 在使用晶闸管

的大功率场合， GTO 有快速取代晶闸管的趋势。
在大功率场合， 1992 年出现了中等电压水平的 MOS 控制晶体管 （ MOS- Controlled

Thyristors， MCT）。 MCT 通过在 MOS 管的门极上施加短时电压脉冲来开通和关断， MCT
中有成千的微单元并联在一起、 做在同一个芯片上， 以提供大电流水平。

1997 年 出 现 了 集 成 门 极 换 流 晶 闸 管 （ Intergrated Gate Commutated Thyristors，
IGCT）， 它可用于高电压、 大功率的场合 （单个器件为 4500V、 300A）。 其关断所需的

负门极电流也是 300A， 不过持续的时间很短。
MCT 和 IGCT 都具有较高的开关频率。
基于 SiC 材料的高压 （15kV）、 中等电流 （300A） 及数 kHz 开关频率的静态 PES，

在本书写作时尚处于实验室阶段， 有可能在 2010 年代初期在中、 大功率的功率电子应

用中引发一场革命。

3. 1. 2 电力电子变换器的分类

PEC 有许多的分类方法， 根据输入和输出的电压 / 电流波形的不同， PEC 可分为

● AC- DC 变换器 （整流器）；
● DC- DC 变换器 （斩波器）；
● AC- DC- AC 变换器 （间接 AC- AC 变换器）———2 级结构；
● AC- AC 变换器 （直接 AC- AC 变换器）———单级结构。
需要注意的是， 在 AC- DC- AC 变换器中， 包含一个电源侧的 AC- DC 变换器 （整流
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器）， 以及一个负载侧的 DC- AC 变换器 （逆变器）。 这种变换器最常用于各种功率水平

的交流电动机传动。
为了实现功率的双向传输， AC- DC- AC 变换器中的整流器应具有作为逆变器工作

的能力， 而其中的逆变器在原理上本来就能够作为整流器工作。
直接 （单级） AC- AC 变换器 （周波变换器） 用于大功率交流传动， AC- DC- AC 变

换器则用于所有功率范围。
AC- DC 变换器既可作为 AC- DC- AC 变换器的一部分， 也可以独立应用于驱动直流

有刷电动机。
DC- DC 变换器既可直接与电池 （最常用的直流电源） 相连， 也可由单相或多相的

不控二极管整流器供电， 用于驱动直流有刷电动机。
由于二极管整流器在许多 PEC 中用作电网侧的变换器， 因此接下来先对二极管整

流器作详细介绍， 其他类型的 PEC 则仅作简单介绍， 有关它们的更多细节将在各种电

动机传动的相关章节里介绍。

3. 2 输出恒定直流电压 Vd 的工频二极管整流器

在大多数电气传动中， 电力是由工频 60Hz 或 50Hz 的本地电网以单相或三相的形

式提供的。 单相交流提供的功率较小， 常用于各种建筑物的内部供电， 工业供电网则

是三相的。 下面分别介绍这两种情况。
二极管整流器的输出电压应做到纹波尽可能小， 因而需要一个相当大的电容滤波

器， 如图 3-7 所示。

图 3-7 带输出滤波电容的二极管整流器

a） 单相 b） 三相

先考虑图 3-8 所示的基本整流器电路。 假定其换流是瞬时完成的， 电源侧的电感

为 Ls， 空载时输出恒定电压 Vd。
二极管在 Vs≥Vd的 t1 时刻开始导通。 在 t2 时刻， 虽然有 Vs = Vd， 但由于电感 Ls 的

作用， 电流将继续流入二极管中， 直到面积 Aon = Aoff的 t3 时刻， 二极管中的电流才变成

零。 实际上， 电感电压 VL 从 t1 到 t1 + T 的积分应该等于零， 也就是说， 在每个工频周

期里， 电感线圈的磁通增量 （以及电感储能的增量） 应该为零， 即
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图 3-8
a） 基本整流器的等效电路 b） 相应的电压和电路波形

∫t 1+T

t1

VLdt = 0 = Aon - Aoff （3-1）

由于 Vd 接近于电源电压的最大值 2Vs， 因此电流 i 在 Vs 的负半周 （下一个半周）
开始之前就变成了零。

在图 3-8 中， 只有电源的正半波电压有输出， 这对应于图 3-7 中二极管 D1 和 D2 导

通的情况。 在图 3-7 中的电源 Vs 的负半波， 二极管 D3 和 D4 导通， 电流中多出一个相

似的波形， 如图 3-9 所示。
在图 3-9 中， 只要电流 id 不为零， 就有

VL = Ls·
did

dt = 2·Vs·sinωt - Vd （3-2）

ω·Ls·id（ωt） = ∫ ωt

ωt1

2·Vs·sinωt - Vd
（ ）d ωt（ ）； θon < ωt < θoff （3-3）

式中 θon满足：

Vd = 2·Vs·sinθon （3-4）
在 ωt = θoff时， id（ωt） = 0， 因此， 可以根据式 （3-3） 来计算 θoff ， 它是 θon的函数。
最后可得线圈磁通的平均值 LsId：

Ls·Id = 1
π ·∫θ off

θon

Ls·id ωt（ ）·d ωt（ ） （3-5）

对于给定的 LsId 值， 利用式 （3-3） ～ 式 （3-5） 对 θon、 θoff进行迭代求解， 最终可

得 Vd， 如 3-10 所示。

图 3-9 单相全波整流器的波形
    

图 3-10 Vd 与 Ls Id 的关系曲线
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3. 3 二极管整流器的电网侧电流谐波

电网中的线电流跟图 3-9 中的 id 的形状相同， 但是线电流的极性是交变的， 如

图 3-11 电源电流的波形

图 3-11 所示。 显然， 整流器中的线电流 （电

源侧电流） 是富含谐波的。 这种偏离正弦波

的畸变可以用一些畸变指标来描述。
另外， 电流基波是滞后电源电压的， 滞

后的角度用位移功率因数角 φ1 来表示：
DPF = cosφ1 （3-6）

设电源电流的有效值为 Is， 那么视在功

率的大小 S 为

S = Vs·Is （3-7）
式中， Vs 为电压的有效值。
功率因数为

PF = P
S （3-8）

式中

P = Vs·Is1 ·DPF （3-9）
因此

PF =
Is1

Is
DPF （3-10）

线电流的严重畸变将降低 Is1 / Is 的比值， 此时， 即使 DPF 等于 1， 所得的功率因数

也会较小。 这时有

Is = Is1
2 + ∑

∞

υ = 2
Isυ

2 （3-11）

总谐波电流畸变 THD （% ） 为

THD% = 100
Idis

Is1
（3-12）

式中

Idis = ∑
∞

υ = 2
Isυ

2 （3-13）

峰值电流 Ispeak也很重要， 为此专门定义了一个相对值指标， 称作峰值因数 （CF）：

CF =
Ispeak

Is
（3-14）

另一个相对值指标是波形因数 （FF）：

FF =
Is

Id
（3-15）
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已经证明， 当电源侧电感 Ls 很小时， 虽然位移功率因数在 0. 9 以上， 但功率因数

却很低。
Vd / Vs 比值随着 LsId / Vs 比值的下降仅有少许降低， 但峰值因数 （ CF） 和波形因数

（FF） 随着 LsId / Vs 比值的降低 （低于 0. 03 时） 会发生一次急剧的下降。 然后， 随着

LsId / Vs 比值的继续下降， 它们只会发生少许的降低。
二极管整流器电源侧的电流波形畸变告诉我们， 应该使用交流滤波器来消除本地

电网的谐波污染。 目前的发展趋势是， 在每一个使用二极管整流器的 PEC 传动系统中，
都要在电源侧配置一台电源滤波器， 第 13 章将对此作更详细的介绍。

例 3-1

一台输出恒定电压的单相二极管整流器， 交流电源的电压为 Vs t（ ） = Vs 2 ·sinωt
（其中 Vs = 120V， ω = 367rad / s）。 如图 3-11 所示， 电源侧的不连续电流始于 θon = 60°、
止于 θoff = 150°。 电源侧的电感为 Ls = 5mH。 请计算直流侧电压 Vd 以及电源侧电流 id

（ωt） 的波形。
解答： 根据图 3-9， 由式 （3-3） 可得：

∫θ off

θon
2·Vs·sinωt - Vd

（ ）·d ωt（ ） = 0 （3-16）

0 = 2·Vs· cosθon - cosθoff（ ） - Vd· θoff - θon（ ） （3-17）
由式 （3-17） 可得：

Vd = 2 × 120 × cos60 - cos150（ ）

5
6 π - 1

3 π
= 147V （3-18）

再次利用式 （3-3）：

id ωt（ ） =

0 （0 < ωt < θon）

1
ωLs

·∫ωt

θon
2 × Vs·sinωt - Vd

（ ）·d ωt（ ） （θon ≤ ωt ≤ θoff ）

0 （θoff < ωt < 180°）

 

 

 

 
 

 
 

（3-19）

因此，

id ωt（ ） =
2 × Vs × cosθon - cosωt（ ） - Vd· ωt - θon（ ）

ωLs

= 2 × 120 × 0. 5 - cosωt（ ） - 147 × 367t - π / 3（ ）

367 × 5 × 10 - 3

（其中 60° < ωt < 150°） （3-20）
式 （3-19） ～ 式 （3-20） 虽然使用起来不是很方便， 但由此可以计算电流有效值

Is、 峰值电流 Ispeak、 基波分量 I1 、 平均直流输出电流 Id， 再由式 （ 3-12 ） 可计算

TDH% ， 由式 （3-14） 可以计算峰值因数。
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3. 4 Id =常数、 LS≠0 时的电流换相

对于图 3-12a 所示的单相全波整流电路， 当直流电流恒定 （ Id = 恒值） 时的有关

波形如图 3-12b）、 c） 所示。

图 3-12 Id = 恒值时， 单相整流器中电流的换相

a） 等效电路 b） 电源侧电流 c） 整流后的电压

在 Ls = 0 的理想情况下， 电源侧的电流将在 ωt = 0 时刻从 - Id 跳变到 Id （在 ωt = π
时刻则从 Id 跳变到 - Id）， 如图 3-12b 所示。 但实际的 Ls 非零， 因此， 在换相期间， 4
个二极管将全部导通， 从而使得 Vd = 0。 在换相开始前 （ωt < 0） 是 D3 D4 导通， 换相完

成后 （ωt > u） 则仅有 D1 D2 导通。
在换相期间， 由于 Vd = 0， 因此该时段的电源电压全部降落在电感 Ls 上， 即

Vs 2sinωt = ωLs

dis

d ωt（ ）
（3-21）

对其在换相期间 （0， u） 上进行积分， 可得

∫u

0
Vs 2sinωt·d ωt（ ） = ωLs·∫I d

-Id
dis = 2ωLs·Id （3-22）

因此有

cosu = 1 -
2ωLs

Vs 2
·Id （3-23）

从而得到平均直流电压 Vd 为

Vd = Vd0 -
2ωLs

π ·Id （3-24）

其中，

Vd0 = 2
2π × ∫π

0
Vs 2sinωt·d ωt（ ） = 2 2

π Vs = 0. 9Vs （3-25）

是理想情况 （Ls = 0） 下的平均直流电压， 和图 3-12c 中的瞬时值 Vd0相对应。
可见， 在输出恒定直流电流的场合， 电源侧电感 Ls 将使输出的直流电压降低。 此

外， 换相也不会瞬时完成， 在重叠的换相角 （u 角） 内， 4 个二极管是同时导通的。
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3. 5 三相二极管整流器

在工业应用场合， 由于有三相电源， 因此使用图 3-13 所示的三相整流器是显而易

见的选择。

图 3-13 三相二极管整流器

图 3-14 Ls = 0 时三相的理想波形

负载电阻 RL 和滤波电容 Cd 可

以用一个恒定的直流源 Id 来代替。
采用跟前文单相整流器相似的推导，
可得

Vd = Vd0 -
3ωLs

π ·Id （3-26）

cosu = 1 -
2ωLs

VLL 2
·Id （3-27）

式中， Vd0 = 3 2
π VLL； VLL为线电压的

有效值。
当 Ls =0 时， 相关的波形如图3-14

所示。 当 Ls≠0 时， 波形则如图3-15
所示。

当 Ls 非零时， 因在换相角 u 期

间三相会同时导通 （ 见图 3-15 ），
输出的直流电压会发生降低， 如

式 （3-26）所示。
另一方面， 当直流电压恒定时

（电容 Cd 为无穷大）， 跟单相整流器一样， 电源侧的电流波形将如图 3-16 所示。
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图 3-15 Ls ≠0 时三相电流的换相

图 3-16 当 Ls 有限而 Cd 为无穷大

（Vd = 恒值） 时， 三相整流器的

电网侧电流和电压

需要注意的是， 无论是 Id = 恒值的情况， 还

是 Vd = 恒值的情况， 电源侧的电流都是畸变的，
因此电源中都会出现电流谐波。

在实际中， 单相整流器的电网侧电流谐波、
输出的电压 （ 电流） 谐波都要比三相整流器

的高。
例 3-2 换相重叠角 u。
一个单相交流系统或星形联结的三相交流

系统， 相电压为 Vs t（ ） = 120 2sin367t， 电源侧电感为 Ls = 5mH。 请计算单相或三相二

极管全波整流器的换相角 u、 理想空载电压， 以及输出恒定直流电流 Id = 10A 时的负载

电压。
解答：
对于单相二极管全波整流器， 由式 （3-23） 可得

cosu = 1 -
2ωLs

Vs 2
·Id = 1 - 2 × 367 × 5 × 10 - 3

120 2
× 10 = 0. 783 （3-28）

u = 22. 727°。
由式 （3-25） 可得理想空载电压 Vd0 （V） 为

Vd0 = 2 2
π Vs = 2 2

π 120 = 108 （3-29）

Vd = Vd0 -
2ωLs

π ·Id = 108 - 2 × 367 × 5 × 10 - 3

π ·10 = 96. 312 （3-30）

对于三相二极管全波整流器， 由式 （3-27） 计算 u：
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cosu = 1 - 2 × 367 × 5 × 10 - 3

120 2 × 3
× 10 = 0. 8746 （3-31）

u = 12. 22°。
由式 （3-26） 计算 Vd0和 Vd（V）：

Vd0 = 3 2
π VLL = 3 2

π 120 3 = 279. 66 （3-32）

Vd = Vd0 -
3ωLs

π ·Id = 279. 66 - 3 × 367 × 5 × 10 - 3

π × 10 = 262. 128 （3-33）

由于单相和三相二极管全波整流器的 Vd0 / Vd 比值上的差异， 以及两种整流器输出

电压最低次谐波次数的不同， 因此三相时的滤波电容器 Cd 要显著小于单相的时候。
注意： 上面之所以对二极管整流器进行相当详细的介绍， 一方面是因为在大多数

的电气传动系统中， 二极管整流器常被用作电网侧的 PEC； 另一方面是因为二极管整

流器在电网侧电流谐波、 换相等方面都具有很典型的表现， 这在其他 PEC 中也会

遇到。

3. 6 相控整流器 （AC- DC 变换器）

相控整流器作为一种 AC- DC 变换器， 用于提供可控的直流输出， 直接给直流有刷

电动机供电， 或者在交流电气传动中， 用作两级 AC- DC- AC 变换器中的电网侧 PEC
（即第一级）。

从原理上讲， 相控整流器既可以是全控的， 也可以是半控的。 表 3-1 对各种相控

整流器做了一个比较全面的归纳。
应特别注意不同相控整流器结构方案的功率范围及可运行的象限。 同时也要注意，

除了可以使用晶闸管之外， 也可以使用 GTO 或 IGBT 来进行相控整流。 在大功率的场

合 （MW 及数十 MW）， 以及 （在驱动交流电动机的 AC- DC- AC 变频器中） 用作电网

侧变换器的场合， 需要使用特殊的结构， 这将在相关的章节中作具体的介绍。 此外，
还有单位输入功率因数的 AC- DC 整流器结构方案。

各种整流器结构方案的主要细节、 数值实例及数字仿真结果将在有刷直流电动机

或大功率交流电动机的相关章节里介绍。

表 3-1 相控整流器的电路结构

电  路 类  型 功 率 范 围 纹 波 频 率 运 行 象 限

半波

单相
低于 0. 5kW fs

1 个象限
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（续）

电  路 类  型 功 率 范 围 纹 波 频 率 运 行 象 限

半波

三相
高达 50kW 3fs

2 个象限

（对称） 半控

变换器

单相

高达 15kW 2fs

1 个象限

半控变换器

三相
高达 100kW 3fs

1 个象限

全桥 （全控）
变换器单相

高达 15kW 2fs

2 个象限

全桥 （全控）
变换器三相

高达 1500kW 6fs

2 个象限

双重变换器

单相
高达 15kW 2fs

4 个象限
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（续）

电  路 类  型 功 率 范 围 纹 波 频 率 运 行 象 限

双重变换器

三相
高达 1500kW 6fs

4 个象限

3. 7 DC- DC 变换器 （斩波器）

斩波器是具有单极性或双极性电流输出能力的 DC- DC 开关模式变换器。 单极性电

流输出的斩波器可以是单相结构或多相结构， 其中单相的结构广泛应用于直流有刷电

动机传动 （见表 3-2）， 多相的结构则广泛应用于开关磁阻电动机 （ SRM） 传动 （见

图 3-17）。
人们已经提出了多种多相斩波器驱动 SRM 的方案， 相关的内容将在介绍 SRM 传动

的第 12 章中作详细介绍。

表 3-2 用于驱动直流有刷电动机的单相斩波器的结构方案

型  式 斩波器结构方案 ea - Ia 特性 工 作 原 理

第一象限

（降压）
斩波器

当 S1 开通时， Va = V0

当 S1 断开、 D1 导通时， Va = 0

第二象限

再生

（升压）
斩波器

当 S2 开通时， Va = 0

当 S2 断开、 D2 导通时， Va = V0

二象限

斩波器

当 S1 或 D2 导通时， ea = V0

当 S2 或 D1 导通时， ea = V0

当 S1 或 D1 导通时， ia > 0

当 S2 或 D2 导通时， ia < 0
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（续）

型  式 斩波器结构方案 ea - Ia 特性 工 作 原 理

二象限

斩波器

当 S1 和 S2 导通时， Va = + V0

当 S1 和 S2 断开、

D1 和 D2 导通时， Va = - V0

四象限

斩波器

当 S4 导通、 S3 断开、

由 S1 和 S2 运行时，

Va > 0、 且 ia 可反向。

当 S2 导通、 S1 断开、

由 S3 和 S4 运行时，

Va < 0、 且 ia 可反向。

如果采用交流电源供电， 那么所有斩波器的前端都会使用一个二极管整流器和一

个滤波器， 如图 3-17 所示。

图 3-17 用于驱动开关磁阻电动机的多相 DC- DC 变换器

3. 8 DC- AC 变换器 （逆变器）

从输入电源是恒定电压源还是恒定电流源来划分， DC- AC 变换器 （逆变器） 可以

分成两种主要类型： 电压源逆变器 （见图 3-18） 和电流源逆变器 （见图 3-19）。
电压源逆变器通常采用 IGBT 或 GTO 来制造， 电流源逆变器通常则使用晶闸管或

GTO， 且涉及大功率的场合 （MW 级或更高）。
逆变器可以是单相的也可以是多相的， 但输出的电流波形都是双极性的， 且容许

功率双向流动。 逆变器主要用于交流电动机传动。
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图 3-18 电压源 PWM 逆变器

a） 基本结构 b） 输出波形

图 3-19 电流源逆变器

a） 基本结构 b） 理想输出波形 （ i—电流； V—电压）

在使用电流源逆变器时， 当交流电动机具有滞后功率因数特性时 （感应电动机），
为了使晶闸管成功换流， 就需要使用电容器和二极管。 相反， 当电动机具有超前功率
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因数时 （过励的同步电动机）， 则可以采用感应电动势 （负载） 换流， 因而无需使用

换流电容器和二极管。
尽管逆变器可以实现功率的双向流动， 但从电动机回收的能量要么需送回电网，

如图 3-19 所示， 要么需消耗在制动电阻上 （当电源侧的变换器没有功率双向流动能力

时）， 如图 3-18 所示。
由于相控整流器允许功率双向流动， 因此在高转动惯量负载的快速制动中常常要

用到。 所以， 光从这个角度来看， 图 3-19 的配置要比图 3-18 的配置优越。
然而， 由于电流源逆变器的开关频率较低， 电动机的电流是畸变的， 因此， 为了

避免电动机过热， 电动机的容量只能高配低用， 利用严重不足。
另外， 如果需要 AC- DC- AC 变换器既具有单位输入功率因数， 又具有完全的双向

功率流动的能力， 那就得使用图 3-20 那样的结构。

图 3-20 具有单位功率因数和正弦波输入电流且功率可双向流动的双重 AC- DC 变换器

在图 3-20 的方案中， 在电动状态时， 电网侧由二极管整流器工作； 在发电状态

时， 则由 IGBT 工作， 此时， 电网侧的变换器用作 PWM 电压源逆变器， 这样可以获得

单位功率因数以及准正弦波的电网侧电流和电压。
图 3-19 所示的相控整流器—电流源逆变器结构方案虽然也提供了功率双向流动的

能力， 但其输入功率因数会随着整流器输出直流电压 （即电动机速度） 的降低而变差。
为了获得单位功率因数以及正弦的输入和输出波形， 人们提出了图 3-21 所示采用 GTO
的结构方案。
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图 3-21 具有功率双向流动能力及单位功率因数的 AC- DC- AC 变换器

在图 3-21 中， 交流电源侧的变换器利用了额外的一对 GTO 桥臂来使电容器实现正

确换流。 电动机侧的变换器也采用同样的换流方式。 这样一来， 电源侧和电动机侧就

都可以使用 PWM 技术来使电压和电流为比较完美的正弦波。 此外， 电源侧还可以实现

单位功率因数的双向功率流动。 需要注意的是， 图 3-20 的方案虽然需要相当大的电容

器和滤波器， 但其所需的全控 PES 只有 12 个， 而图 3-21 的方案却需要 16 个。
到此为止， 已介绍的 PEC 都具有 PES 硬开关的特点， 即开关器件是在非零电压和

非零电流下进行开关的。 在硬开关的 PEC 中， 既有导通损耗， 又有较大的换流损耗，
且换流损耗随着开关频率的升高而增加。

人们已经提出了一类新型的 PEC， 称作软开关 PEC （或谐振 PEC）， 它们在零电压

下 （用于 IGBT） 或零电流下 （用于 GTO） 进行换流。 目前， 这类 PEC 的文献已经十

分丰富。 软开关技术使 PEC 的开关频率提升了一个数量级[1] 。
由于软开关 PEC 在电气传动中仍然没有得到商业化， 这里就不对它做深入的介绍。
除了 AC- DC- AC 变换器之外， 还有直接 AC- AC 变换器， 这将在下一节介绍。

3. 9 直接 AC- AC 变换器

在工业领域中， 直接 AC- AC 变换器主要以周波变换器 （其输出频率低于电源频

率） 的形式， 用在大功率同步电动机传动和感应电动机传动的场合[2] 。
如图 3-22 所示为 6 脉冲结构的周波变换器， 其每相都由一组两个三相全控整流器

背靠背地连接而成。
电源电压和电流的波形都是相当完美的正弦波。 PES 的换流由电源提供， 最大输

出频率大约是输入频率的 1 / 3。 采用更为复杂的结构方案可以实现更高的输出频率[2] 。
在 1980 年， 人们提出了一个更为一般化的直接 AC- AC 变换器的概念， 称作矩阵

变换器[3-6] 。 目前， 矩阵变换器产品已经开始商品化供应。
如图 3-23 所示， 矩阵变换器是一个开关矩阵， 它允许在任意的输入相和任意的输
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图 3-22 用于交流电动机传动系统的 6 脉冲周波变换器

图 3-23 三相到三相的矩阵变换器
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出相之间建立连接。
矩阵变换器中使用的 PWM 技术， 实质上提供了一个虚拟的由二极管桥式整流器产

图 3-24 矩阵变换器的波形

a） 输入线电压 b） 虚拟的二极管桥式整流

器的直流母线电压 c） 输出线电压 （vab ）

生的直流电压环节 （见图 3-24b）， 它通过对这

个虚拟的直流环节的电压进行脉宽调制 （PWM），
来重构 （所需的） 输出线电压 （如图 3-24c中的

vab所示）。 在任一时刻， 图 3-23中的三组开关的

每组都有一个开关导通， 因此有33 = 27 个开关状

态。 但在同一时刻同组的另外两个开关不可以闭

合， 以防止电源线间短路。
图 3-23 中共有 9 个双向功率开关。 这种双

向开关既可以用两个 IGBT 和两个快速二极管来

构成， 也可以用一个 IGBT 和 4 个快速二极管来

构成， 如图 3-23 所示。
在矩阵变换器中， 滤波器 LFCF 是交流开关

换流 （即感性负载电流从电网侧一相的线路切换

到另一相的线路时） 所必需的。 另外， LFCF 还

起着滤去线电流谐波的作用。
矩阵变换器在原理上是双向的， 其线电流几乎是正弦波的。
矩阵变换器的最高输出频率没有什么限制， 但最大电压增益只有 0. 866， 因此电动

机必须选用较低的额定电压和较大的额定电流。

3. 9. 1 低成本的 PWM 变换器

在带三相交流正弦波电流负载的场合， 图 3-18 所示 6 个可控开关的 PWM 电压

源变频器是最佳的选择[9] 。 对于单相负载的情况， 人们则分析了各种 PES 数目更少

图 3-25 仅使用两个开关和两个续流二极管的逆变

器 （B2 型逆变器） 给单相负载供电

的变换器[9] 。 由于这类变换器没有

一个是十全十美的， 因此这里选取

图 3-25 所示的方案为代表， 它是一

个低成本的、 用于裂相电容运行的

小功率交流 （感应或永磁同步） 电

动机驱动的方案， 主要用在家用电

器的场合 （主要用于 HVAC， 即用

于采暖、 通风与空调等）。
在图 3-25 中， 仅有一半的直流

母线电压施加到负载上， 因此 IGBT
的电压定额得以降低， 但在相同的负载功率下， 电流的定额增大了。 由于负载侧的电

容 CL 是固定的， 因此这个变频器的最低频率是受限的， 也许最低只能到大约 6 ～ 10Hz。
幸运的是， 在 HVAC 应用中， 这样的最低频率是可以接受的。
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3. 10 小结

① 具有调速能力的现代电气传动， 通常由一台电动机、 一个多级 PEC 以及一个控

制器组成。
② PEC 用于处理供给电动机的电力， 它有多种分类方式。
③ PEC 的输入输出波形最为重要， 按波形分类是最基本的。 PEC 可以是单级的，

也可以是两级的。 单级的 PEC 包括 AC- DC、 DC- AC 以及直接 AC- AC 的变换器。
④ 两级的 PEC 是具有一个中间直流电压环节或一个直流电流环节的 AC- DC- AC 变

换器。 大多数商用的 PEC 是硬开关的， 也就是说其中的 PES 是在非零电压 （和电流）
下开通 （或关断） 的。

⑤ 软开关 （谐振） PEC 利用软开关技术 （在零电压或零电流下开关）， 其特点是

在同样的开关频率下具有低得多的换流损耗。 相应地， 其允许的开关频率要比硬开关

高一个数量级。
⑥ 各种 PES 的特性可用电压、 电流、 dv / dt 以及 di / dt 等的极限值来描述， 并且各

有各的开关频率上限。
⑦ 本章对工频二极管整流器进行了比较详细的介绍。 分析表明， 在各种情况下，

工频二极管整流器的位移功率因数 DPF 都高于 0. 9， 但在带负载时 （有整流电流时），
不仅电源侧的电流畸变十分严重， 而且电源侧的电感对直流输出电压的降低有很强的

影响。
⑧ 在二极管整流器的电源侧需要滤波器来降低交流电源中的电流谐波。 这是所有

PEC 的一个共同问题， 在后续的章节还会继续介绍相关内容。

3. 11 习题

3. 1 一个理想的单相二极管整流器， 如图 3-26 所示， 电源侧的电感 Ls 为零， 输

图 3-26 电源侧电感为零 （Ls = 0）

且输出直流电流 Id 恒定的

理想单相二极管整流器

出恒定的直流电流 Id = 50A。
a） 给出电源电流和负载电流的波形；
b） 当正弦波电源频率为 60Hz、 电压有效值

为 Vs = 120V 时， 计算直流输出电压 Vd 和直流

功率；
c） 对于 b）， 计算电源侧电流的基波、 位移

功率因数 DPF 以及功率因数 PF。
3. 2 一个单相二极管整流器， 交流电源电压

为 Vs t（ ） = 120 2·sin376t， 电源侧电感为 Ls = 1mH。 在输出恒定电压 Vd = 120V 时， 求

输出直流电流的瞬时值 （时间表达式）。
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3. 3 一个三相二极管整流器， 交流电源电压为 Vs t（ ） = 120 2·sin376t， 电源侧电

感为 Ls = 5mH。 最大换流重叠角为 u = 30°。 在这种情况下， 计算整流电流 Id 以及理想

的和实际的直流输出电压 Vd0 、 Vd。

3. 12 参考文献
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第 4 章 电气传动用直流有刷电动机

传统上， 直流有刷电动机 （或称直流换向器电动机） 用于低速的调速传动场合，
其功率范围很宽， 从微型电动机的数瓦到中等的功率、 直到 10MW 的大功率， 都可以

适用。 直流有刷电动机在调速传动中之所以得到普遍使用， 主要原因在于大量的传动

应用只需单个运动方向， 这只需直流有刷电动机进行两象限运行， 仅要一个单级的

PEC， 成本较低。 而四象限运行所需的 PEC 及控制则要复杂得多。
本章将介绍直流有刷电动机的基本结构、 状态空间方程、 稳态特性以及传递函数，

这些知识将在直流有刷电动机传动的后续章节里用到。

4. 1 基本结构

跟其他电动机一样， 直流有刷电动机也包括两个主要部件： 定子 （固定部件） 和

转子 （可动部件）。 转子可以是圆柱形的， 如图 4-1a 所示， 也可以是碟形的 （或称盘

式的）， 如图 4-2a 所示。 转子上具有对称的绕组， 它是由相同的线圈经机械换向器上

相互绝缘的换向片 （铜片） 串联在一起而构成的。 由电刷注入的单极性电流， 流过换

向器上与转子同步旋转的换向片后， 被转换成转子线圈中的双极性电流。 对直流有刷

电动机来讲， 机械换向器实际上是一个逆变器 （ DC- AC 变换器）， 它将频率为 0 的直

流， 变换成频率为 fn = p·n 的交流， 这里 p 是定子和转子的极对数 （周期数）， n 是转

子每秒钟的转数。
直流电励磁 （ Electromagnetic d. c. excitation， EE） 可以用永久磁铁 （ Permanent

Magnets， PM） 励磁来代替， 这两种励磁方式分别如图 4-1b、 图 4-2 所示。 高能 PM 可

以用具有恒定励磁电流的假想线圈 （或超导线圈） 来等效。 只要 PM 的磁能损失 （或

去磁） 特别微小， PM 定子就可以看成是理想无损耗的。
碟形转子没有铁心， 因此转子绕组电感相当小。 此外， 由于线圈直接暴露在空气

中， 其设计电流密度也要比放在铁心槽中的高。 因此， 碟形有刷电动机的电气时间常

数是已知的各种直流有刷电动机中最低的 （在 1kW、 3000r / min 时， 大约为 1ms）。
不幸的是， “空气磁心” 转子在机械上容易破碎， 碟形直流有刷电动机每单位质量

的功率受此限制， 只能做到 2 ～ 3kW 及小于 6000r / min 的水平； 另一方面， 圆柱形转子

直流有刷电动机的功率则受换向器的限制， 当线圈嵌放在硅钢片铁心转子的槽内时，
功率限制在低速 10MW 的水平。 以前用在小功率场合的 “空气磁心” 圆柱形转子 （即

空心杯转子）， 由于其可以降低电感， 因此现在有人提议用它来改善换向， 将极低速下

的功率提升到 10MW 以上。
想了解更多有关直流有刷电动机知识的读者， 请参考文献 [1]。



图 4-1 圆柱形转子直流有刷电动机

a） 结构 b） 电励磁时的原理示意图 c） PM 励磁时的原理示意图

（说明： 实际的电刷在磁极中心处， 但为了便于理解， 图 4-1 以及

图 4-2 将电刷画在了其所连接的电枢导体的位置上）

图 4-2 碟形直流有刷电动机 （2p = 4 极）
a） 横截面图 b） 轴向视图
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4. 2 动生电动势

在图 4-1 中， 当转子导体在励磁电流 （或永磁体） 产生的磁场中运动时， 每个转

子线圈都会感生一个电动势。 机械换向器上的换向片起着把相邻两个电刷之间的转子

线圈串联在一起的作用。
如图 4-1 所示， 转子绕组至少有两条并联的电流支路。 通常有 2a 条并联电流支

路， 具体的支路数目取决于极数 2p 以及电枢绕组的类型 （到底是叠绕组还是波绕组）。
设转子圆周上的总导体数为 N， 每极 （气隙中励磁磁场的半个周期） 的磁链为 λp。

在电刷上测得的转子绕组的动生电动势 E 还与转子的转速 n 成正比。
最后可得：

E = Ke·n·λp；Ke =
p
a

·N （4-1）

每极磁链 λp 正比于气隙中的每极平均磁密 Bgav， 以及极距 t 和铁心叠厚 L， 即

λp = Bgav·t·L （4-2）
如图 4-1 所示， 位于同一个磁极下的线圈， 感应的电动势具有不变的符号 （符号

同为正或同为负）， 固定的电刷就是从位于同一个磁场极性下动态的线圈上收集电压

的。 当某个电枢线圈被电刷短路时， 其中的电枢电流就将改变极性。
这种现象称作电流的机械换向。
想更多了解直流有刷电动机结构、 原理、 性能及设计的读者， 可参考文献 [1]。

4. 3 特性方程： dq 模型

在如图4-1 所示的直流有刷电动机原理示意图中， 电励磁或永磁体励磁的定子磁场轴线

与转子电枢磁场的轴线正好具有 90°电角度的空间相位移 （注： 图中由于电刷画在其接触的

换向片所连的导体上， 因此转子电枢磁场的轴线就在所画的电刷轴线上）。 因此， 在不考虑

磁饱和的情况下， 励磁和电枢绕组之间不存在相互作用 （即不会因变压器作用而感应电

势）。 可以将励磁电路 （或永磁体） 看成是控制磁场的电路， 而将转子 （电枢） 绕组看成是

控制转矩的电路。 这样一来， 直流有刷电动机就容许对磁场电流和转矩电流 （或转矩） 进

行独立的 （解耦的） 控制， 这是直流有刷电动机一个内在的、 特别的性质。 虽然定子励磁

绕组也可以与电刷串联连接 （即串励）， 但以下只考虑独立励磁 （他励） 的情况。
在他励直流有刷电动机中， 定、 转子绕组之间只有一个相互作用， 就是定子励磁

电流在转子中感生的动生电动势 E。 他励直流有刷电动机的状态空间方程为

Vex = Re·ie + Le·
die

dt

Va = Ra·ia + E + La·
dia

dt

（4-3）
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在磁路不饱和时， 转子绕组的每极磁链 λp 仅由 ie 决定， 但在转子电流很大时， 若

磁路发生了饱和， 则还跟 ia 有关。
因此， 一般有

λp = G·ie （4-4）
式中， G 是定子、 转子的正交绕组之间因运动而产生的电感。 利用电磁功率 Pe，

可以得到电磁转矩 Te 的表达式：

Te =
Pe

2πn；Pe = E·ia （4-5）

因此：

Te =
E·ia

2πn =
Ke

2π·λp·ia （4-6）

直流有刷电动机的参数包括电阻 Re、 Ra， 以及电感 Le、 G、 La。 此外， 还应加上运

动方程中的转动惯量 J：

J × 2π·dn
dt = Te - Tload - B·n；

dθr

dt = 2πn （4-7）

式中， Tload是负载转矩； B 是摩擦转矩系数。

4. 4 稳态电动机特性

稳态意味着速度恒定 （ dn / dt = 0 ）、 电流恒定 （ ie = 常数， ia = 常数）。 由

式 （4-1） ～ 式 （4-3） 可得稳态电压方程为

Vex = Re·ie （4-8）
Va = Ra·ia + Ke·n·λp （4-9）

Te =
Ke

2π·λp·ia = Tload + B·n （4-10）

电动机的主要特性是转矩 （Te） 与速度 （n 或 Ωr ） 的关系曲线， 称作机械特性。
从式 （4-8） ～ 式 （4-10） 可得：

Va = Ke·n·λp + Ra·
Te·2π
Ke·λp

（4-11）

对于给定的电磁转矩 Te， 调速的方法主要有两种：
① 控制电压 Va；
② 控制磁通 λp。
从式 （4-11） 显然还可以看出， 也可以通过在 Ra 上串联一个电阻来改变速度。 然

而， 这是一个耗能的方法， 在现代电气传动中要尽量避免。
通过电压和磁通的控制得到的转矩—速度曲线都是直线， 如图 4-3 所示 （图 4-3

中使用了相对值单位， 即标幺值）。
在图 4-3 中， nb、 Teb和 λpb分别是在额定 （最大） 电压下连续工作时的基速、 额定
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图 4-3 调速时的转矩—速度曲线

转矩以及额定磁通。
在基速以上， 电动机的电枢电压维

持在由 PEC 容量所限定的电压 Va 下进

行弱磁运行， 通常输出恒功率 Pe， 直到

nmax / nb = 2 ～ 3 的最高速度为止。 在永磁

有刷电动机中， 弱磁运行很明显是不可

能的。
显然， 如图 4-3 所示的两种速度控制

方法都是高能量转换效率的方法。 其实，
在衡量一种电气传动方法性能的好坏时，
电动机的损耗是一个很关键的指标。 考虑

到迄今还没有介绍过电动机损耗相关的内容， 因此在下一节介绍直流有刷电动机的损耗。

4. 5 直流有刷电动机的损耗

在电动机的性能方程中， 可以看出两种类型的电动机损耗， 即 Ra 所代表的电枢损

耗 （铜耗）， 以及摩擦损耗 （机械损耗） pmec。
pmec≈B·ωr （4-12）

实际上， 机械损耗是速度的一个复杂函数， 跟具体的应用有关。 例如， 在电气化

火车的传动中， 在恒速运行时， 轮轨之间的损耗以及车头和侧面空气阻力的损耗等共

同构成负载， 其数学表达式十分复杂。
定子磁极的磁场按照 N- S- N- S 的极性顺序交替排列， 因而会在转子硅钢片铁心中

产生磁滞和涡流损耗。 这些损耗统称为铁耗， 记作 p iron。
p iron≈ Ch（pn） + Ce（pn） 2[ ]·B iron

2 ·Gc （4-13）
式中， 第一项代表磁滞损耗； 第二项代表涡流损耗； B iron为转子铁心中的磁密； Gc

是对应的铁心重量。
开槽转子的铁心有两个主要的区域， 即齿部和铁心背部 （或称轭部）， 在式 （4-13）

中， 这两块区域的铁耗应分开计算。 此外， 转子槽开口的存在， 会导致转子 （电枢） 磁

动势在定子极靴中产生铁耗。 这种损耗称作附加 （表面） 铁耗， 记作 padd。
原则上， 前面公式中用到的电枢电阻 Ra 除了电枢绕组本身的电阻外， 还应包括电

刷电阻、 电刷—换向器接触电阻以及换向片的等效电阻等。 但由于电刷—换向器接触

面电阻取决于很多因素， 例如转速 n、 电流 ia、 电刷—压簧的张力等， 因此， 换向器损

耗 pcom要单独计算 （尤其是在低压电动机中）：
pcom = ΔVb（ ia，n）·ia （4-14）

最后， 还要考虑励磁绕组的损耗 pex：
pex = Re·ie

2 （4-15）
图 4-4 按照上面的分析， 对电动机的损耗构成进行了总结。
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图 4-4 直流有刷电动机的损耗分解

效率 η 为

η = Poutput / P input （4-16）
例 4-1 稳态性能

一台他励直流电动机， 数据如下： 额定功

率 Pn = 3kW， 额定转速 （基速） n = 1200r / min，
pcom = 0. 5% Pn， padd = 0. 5% Pn， p iron = pmec = 1%
Pn， pca = 4% Pn， 额 定 （ 最 大 ） 电 压 Van =
110V。 忽略励磁损耗。

请计算：
a. 总损耗及额定效率 ηn；
b. 额定电流 In 及电枢电阻 Ra；
c. 电刷压降 ΔVb；
d. 动生电动势 En；
e. 额定电磁转矩 （基本转矩） Ten；
f. 轴转矩 （负载转矩） Tload；
g. 理想空载转速 n0 ；
h. 在基速下产生额定发电制动转矩时所需的电枢端电压 Vag。
解答：
a. 总损耗∑p 为

∑p = pca + pcom + padd + pmec + p iron

= （4. 0 + 0. 5 + 0. 5 + 1 + 1） × 3000
100 = 210W

（4-17）

效率为

ηn =
Pn

Pn + ∑p = 3000
3000 + 210 = 0. 9345 （4-18）

b. 额定电流 In 为

In = =
Pn

ηn·Vn
= 3000

0. 9345 × 110 = 29. 18A （4-19）

电枢电阻 Ra（Ω） 为

Ra =
pca

In
2 = 0. 04 × 3000

29. 182 = 0. 140 （4-20）

c、 d. 根据电压方程式 （4-9）， 加上电刷压降 ΔVb（V）， 得：
En = Vn - Ra·In - ΔVb （4-21）

其中：

ΔVb =
pcom

In
= 0. 005 × 3000

29. 18 = 0. 514 （4-22）

因此， 有 En（V）：
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En = 110 - 0. 14 × 29. 18 - 0. 514 = 105. 4 （4-23）
e. 由式 （4-6） 计算额定电磁转矩 Ten （Nm）：

Ten =
En·In

2πn = 105. 4 × 29. 18

2π × 1200
60

= 24. 48 （4-24）

f. 直接由额定功率 Pn 及额定转速 nn 计算轴转矩 Tload （Nm）：

Tload =
Pn

2πnn
= 3000

2π × 1200
60

= 23. 88 （4-25）

g. 在理想空载转速 n0 时， 式 （4-9） 中的电枢电流应为零， 故有：
Van = Ke·n0 ·λp （4-26）

此外， Ke·λp（Wb） 为常数， 故：

Ke·λp =
En

nn
= 105. 4

1200
60

= 5. 27 （4-27）

因此，

n0 =
Van

Ke·λp
= 110

5. 27 = 20. 8728r / s = 1252. 37r / min （4-28）

h. 再生制动时， 电枢电流为负， 即 Ign = - In及 ΔVb = - ΔVb， 而 En 则不变， 因此，
由式 （4-9） 可得 Vag（V）：

Vag = En - Ra·ia - ΔVb = 105. 4 - 0. 14 × 29. 18 - 0. 514 = 100. 8 （4-29）
因此， PEC 产生的电压应该简单地降到低于电动势 En 的水平， 以便在给定的速度

下能产生再生制动效果。 此时， 运行点将从第一象限的点 A 移动到第二象限的点 A′，
如图 4-5 所示。

图 4-5 从电动状态切换到发电状态时的转矩—速度曲线

4. 6 调速

例 4-2
对于例 4-1， 假定机械损耗正比于速度的二次方， 铁耗则既跟速度的二次方成正
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比， 又跟磁通的二次方成正比。 请计算：
a. 以 nn / 2 = 600r / min 的速度及额定电流做电动运行时， 所需的电压 Va 及相应的

效率；
b. 在 2nn = 2400r / min 的速度下， 输出额定功率和额定电流时， 计算弱磁比和

效率。
解答：
a. 根据式 （4-21）， 有 Va（V）：

Va = Ra·ia + En· n
nn

+ ΔVb = 0. 14 × 29. 18 + 105. 4 × 600
1200 + 0. 514 = 57. 2992

（4-30）
由于速度减半， 因此机械损耗和铁耗降低为额定速度时的 1 / 4， 但由于电流保持额

定电流 In 不变， 所以换向器损耗也保持不变。 所以总损耗∑p（W） 为

∑p = 0. 04Pn + （0. 01 + 0. 01）·Pn· 1
2

 
 
 

 
 
 

2

+ （0. 005 + 0. 005）·Pn

= （0. 04 + 0. 005 + 0. 01） × 3000 = 165 （4-31）
输入功率 P input （W） 为

P input = Va·In = 57. 2992 × 29. 18 = 1672 （4-32）
效率 η 为

η =
P input - ∑p

P input
= 1672 - 165

1672 = 0. 90 （4-33）

可见， 在输出额定转矩时， 即使速度仅为额定速度的一半， 效率也是很高的。 因

此， 通过改变电枢电压的方法来变速是一种高效率的调速方法。
b. 在额定电流和额定电压下， 将速度提升到高于额定速度时， 式 （4-22） 中的电

动势保持不变： E = En = 105. 4V。
由于速度加倍， 变成 n = 2400r / min， 新的磁通值 λ′p为

λ′p
λp

=
nn

n = 1200
2400 = 1

2 （4-34）

因此磁通减半， 所以电磁转矩 Te 为

Te

Ten
=
λ′p
λp

= 1
2 （4-35）

所以现在的总损耗∑p′（W） 为

∑p′ = Ra·I2
n + padd + p iron + pmec + pcom =

= 0. 14 × 29. 182 + 0. 005 + （0. 01 + 0. 01） × 2400
1200
 
 
 

 
 
 

2

+ 0. 005 
 
 

 
 
 × 3000 = 300

（4-36）
由于输入功率 P input （W） 仍为

P input = Vn·In = 110 × 29. 18 = 3209. 8 （4-37）
效率 η 为
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η =
P input - ∑P′

P input
= 3209. 8 - 300

3209. 8 = 0. 9065 （4-38）

可见， 效率也很高。

图 4-6 在恒定电流下， 速度由 1200r / min
（点 A） 变化到 600r / min （点 B）、
以及变化到 2400r / min （点 C） 时，

相应的转矩—转速曲线

图 4-6 汇总了以上的结果。
可见， 点 A 和点 C 的电磁功率是相

同的， 点 A 和点 B 的电磁转矩是相同的。
在恒定的功率和电流下， 获得 3∶ 1 的速度

范围 （nmax / nb） 是很容易的。
现在我们可以推断： 在额定速度 （基

速） 以下， 改变电枢电压可以维持转矩的

恒定， 而在额定速度 （基速） 以上， 在

恒定的电枢电压下进行弱磁， 可以维持电

磁功率的恒定， 如图 4-7 所示。
在有些应用场合， 所要求的恒功率调

速范围很宽 （从 nb 到 nmax 的宽度为 2 ～
4nb）， 例如主轴驱动的场合， 此时只有电励磁才合适。

图 4-7 电流恒定时， 转速—转矩 （功率、 电压） 关系曲线的包络线

注意： 永磁直流有刷电动机不能弱磁， 因此其 nb = nmax

4. 7 磁通恒定时的动态分析

磁通恒定意味着励磁 （ 磁场） 电流恒定或永磁体励磁。 因此， 在性能方程

式 （4-1） ～ （4. 7） 中， die / dt = 0 （λp = 恒值）。 转矩方程式 （4-6） 变为

Te =
Ke

2π·λp·Ia = KT·Ia （4-39）

类似地， 式 （4-3） 的电动势方程变为

E = Ke·n；KT =
Ke

2π （4-40）

式中， KT 称作转矩 / 电流常数。 实际上， 只有当磁路饱和程度固定或者不存在磁
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饱和时， KT 才是恒定的常数。
现在， 性能方程中的变量是电枢电流 ia 和转速 n， 因此， 方程式 （ 4-1 ） ～

式 （4-7）简化为

Va = Ra·ia + La·
dia

dt + Ken

2πJ·dn
dt =

Ke

2π·ia - Tload - B·n

dθr

dt = 2πn （4-41）

由于式 （4-41） 是一个由线性微分方程组 （不存在变量间的乘积） 构成的系统，
因此可以进行拉普拉斯变换。 在零初始条件下， 有

V
～

a = （Ra + sLa）· i
～

a + Ken
～

s n～ = 1
2πJ·

Ke

2π· i
～

a - T
～

load - B·n～ 

 
 

 

 
 

s θ
～

r = 2π n～ （4-42）
图 4-8 为方程组 （4-42） 对应的方框图， 它对小的动态或大的动态都适用。 因此，

在磁通 （场电流） 恒定的情况下， 直流有刷电动机具有两个输入变量V
～

a和T
～

load， 以及三

个状态变量 i
～

a、 n～和θ
～

r 。 当进行速度控制时， 因T
～

load = 0， 仅有电压V
～

a 这一个输入变量；

当进行转矩控制时， 因V
～

a = 0， 仅有负载转矩T
～

load 这一个控制变量。 因此， 可以得到相

串联的两个传递函数：

图 4-8 直流有刷电动机的恒磁通动态方框图

i
～

a =
V
～

a

（Ra + sLa） + Ke·
Ke

2π· 1
2πJs + B

； n～ =
Ke· i

～

a

2π·（2πJs + B）； T
～

load = 0 （4-43）

或

i
～

a =
T
～

load

Ke

2π +
（2πJs + B）·（Ra + sLa）

Ke

；n～ =
- （Ra + sLa） i

～

a

Ke
；V

～

a = 0 （4-44）
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由式 （4-43） ～ 式 （4-44） 描述的串联方框图如图 4-9 所示。

图 4-9 磁通恒定时， 传递函数串联所构成的方框图

a） 速度控制时 b） 转矩控制时

以上的串联方框图是转矩、 速度和位置闭环控制系统设计的一个很有用的工具，

将在第 7 章中用到。 在图 4-9 中， 两种情况的传递函数 i
～

a / V
～

a和 i
～

a / T
～

load具有相同的极点

（分母的零点）， 因为它们对应着同一个电动机的特征方程：
2π·（2πJs + B）·（Ra + sLa） + K2

e = 0 （4-45）
由于特征方程的两个极点 s1，2都有负的实部， 因此响应总是稳定的。
当 B = 0 时， s1，2可简化为

s1，2 =
- 1 ± 1 - 4te / tem

2te
（4-46）

其中

te =
La

Ra
；tem =

4π2JRa

K2
e

（4-47）

式里， te 是电气时间常数； tem则是机电时间常数。 由式 （4-46） 可知， 当 4te ≤
tem时， 响应是非振荡性 （渐近） 稳定的， 而当 4te > tem 时， 电动机的响应是振荡性

（渐近） 稳定的。
低转动惯量、 快速响应的传动场合符合 4te > tem的条件， 因此， 相应的电动机开环

响应是振荡性 （渐近） 稳定的。

4. 8 永磁直流有刷电动机的动态分析

例 4-3
一台永磁直流有刷电动机， 参数如下： Vn = 110V， In = 10A， Ra = 0. 5Ω， nn =

1200r / min， te = 2ms。 设 B = 0 （即不考虑摩擦）， 在额定电压和额定转速下带恒转矩负

载 （ T
～

load = 恒值） 运行时， 让电压发生 10V 的阶跃升高， 试计算 J = 0. 005kgm2 和 J′ =
0. 05kgm2 两种情况下的速度响应。
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解答：
由稳态下的电压方程式 （4-20） 可以计算电动势 En（V）：

En = Vn - Ra·In = 110 - 0. 5 × 10 = 105 （4-48）
由式 （4-40） 得 Ke（Wb）：

Ke =
En

nn
= 105

1200
60

= 5. 25 （4-49）

同样由式 （4-40） 得 KT（Wb）：

KT =
Ke

2π = 0. 836 （4-50）

由式 （4-39） 得电磁转矩 Tem（Nm） 为

Tem = KT·In = 0. 836 × 10 = 8. 36 （4-51）
在稳态下， 负载转矩 Tload等于电动机的电磁转矩 Tem。
在本题中， 因转矩恒定， 初始电流等于终了电流。 消除式 （4-41） 中的 ia， 得：

tetem
d2n
dt2 + tem

dn
dt + n =

Va

Ke
-
Tload·Ra

KT·Ke
（4-52）

显然， 特征方程式 （4-52） 的根等于式 （4-46） 中的 s1，2 。 由于 te = 2ms， 而

tem =
4π2JRa

K2
e

=

4π2 × 0. 005 × 0. 5
5. 252 = 3. 577 × 10 - 3 s （J = 0. 005kgm2 ）

4π2 × 0. 05 × 0. 5
5. 252 = 35. 77 × 10 - 3 s （J = 0. 05kgm2 ）

 

 

 

 
 

 
 

（4-53）

因此， 由式 （4-46） 可得：

s1，2 =

- 1 ± 1 - 4 × 2 / 3. 577
4 × 10 - 3 = - 250 ± j280 （tem = 3. 577ms 时）

- 1 ± 1 - 4 × 2 / 35. 77
4 × 10 - 3 = - 250 ± 218. 8 （tem = 35. 77ms 时）

 

 

 

 
 

 
 

（4-54）

令式 （4-52） 中的导数项等于零， 可得速度的终了值为

（n） t = ∞ =
（Va） t = ∞

Ke
-
Tload·Ra

KTKe
= （110 + 10）

5. 25 - 8. 36 × 0. 5
0. 836 × 5. 25 = 21. 904rps = 1314. 27r / min

（4-55）
在两种转动惯量下， 式 （4-52） 的解为

n（ t） =
（n） t = ∞ + A·e - 250t·cos（280t + γ） （tem = 3. 577ms 时）

（n） t = ∞ + A1 ·e - 468. 8t + A2 ·e - 31. 2t  （tem = 35. 77ms 时）{ （4-56）

因速度的初始条件为

（n） t = 0 = 20r / s； dn
dt

 
 
 

 
 
 

t = 0
= 0 （4-57）

最终得：
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A = - 2. 55；γ = - 41. 76°
A1 = 0. 136；A2 = - 2. 040

（4-58）

两种情况的速度响应曲线如图 4-10 所示。

图 4-10 在恒转矩负载下， 电压从 110V 阶跃到 120V 时的速度响应

4. 9 变磁通时的动态分析

变磁通意味着改变励磁电流。 这时必须使用式 （4-1） ～ 式 （4-7） 的整个方程组

来进行分析。 此时， 即使磁路没有饱和， 但因 λp = G·ie， 所以方程组中存在着变量间

的乘积 （ ie × ia 或 ie × n）， 因此系统变成了非线性的系统：
die

dt =
Vex - Re·ie

Le

dia

dt =
Va - Ra·ia - n·G·ie

La

dn
dt = 1

2πJ
G·ie

2π ia - Tload - B·n 

 
 

 

 
 

 

 

 

 
 
  

 
 
  

（4-59）

在该方程组中， 没有把位置 θr 作为变量保留下来， 其原因在于需要位置控制的场

合主要采用永磁直流有刷电动机， 它的励磁是不能调节的。
采用数值方法， 例如 Runge Kutta- Gill 方法等， 可以对式 （4-59） 所代表的系统针

对 Vex、 Va 和 Tload等大信号变量进行求解。
但对于闭环控制来讲， 标准的设计做法是围绕一个稳态点进行线性化处理， 即令

Vex = Vex0 + ΔVex；Va = Va0 + ΔVa；ia = ia0 + Δia

iex = iex0 + Δiex；Tload = Tload0 + ΔTl ；n = n0 + Δn （4-60）
对于初始的稳态点， 式 （4-59） 中的导数项应为零 （即 d / dt = 0）， 故

Vex0 = Re·ie0

Va0 = Ra·ia0 + n0 ·G·ie0

G·ie0

2π × ia0 = Tload0 + B·n0

 

 

 

 
  

 
 

（4-61）
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将式 （4-60） ～ 式 （4-61） 代入式 （4-59）， 可得以下方程组

ΔVex

ΔVa

ΔTl

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

=

Re + sLe 0 0
n0 ·G Ra + sLa G·ie0

G·ia0

2π
G·ie0

2π - （J × 2πs + B）

 

 

 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 

·
Δie

Δia

Δn

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

（4-62）

显然， 现在的励磁电路和电枢电路之间又解耦了。 式 （4-62） 中的系数矩阵的特

征值可以通过求解矩阵的行列式方程得到：

（Re + sLe）· Ra + sLa（ ） J × 2πs + B（ ） +
G2 ·ie0

2

2π
 

 
 

 

 
 = 0 （4-63）

方程式 （4-63） 的第一个根 s0 与励磁有关：

s0 = -
Le

Re
（4-64）

另外两个根 s1，2与通过恒定磁通控制方程式 （4-43） ～ 式 （4-44） 所求得的结果是一样

的。 当通过 ΔVex来改变磁场电流 ie 时， 会导致电流 Δia 和速度 Δn 的响应出现显著的延迟，
因此在要求快速动态响应的场合， 应尽量避免改变磁场电流。 但从另一个角度来看， 对于给

定的电枢电压 Van， 变磁通控制又是扩展速度—转矩范围的一个极有用的方法。

4. 10 速度—励磁电压的传递函数

例 4-4
对一台他励直流有刷电动机， 请利用以下的数据， 求其速度—励磁电压的传递函

数： ie0 = 5A， Re = 1Ω， Le = 1H， Ra = 0. 1Ω， La = 5mH， Ia0 = 100A， J = 1kgm2 ， n0 =
1200r / min， B = 0， Va0 = 210V。

解答：
在式 （4-62） 中， 令 ΔVa =0 和 ΔTl =0， 并消除 Δie 和 Δia， 即可得到所需的传递函数：

dn
dvex

=
G·ia0 ·（Ra + sLa） - n0 ·G2 ·ie0

（Re + sLe）·[G2 ·ie0
2 + 4π2Js·（Ra + sLa）]

（4-65）

在式 （4-65） 中， 除了 G 未知外， 其他参数都已知， 因此先求 G（H）：
E0 = Va0 - Ra·ia0 = 210 - 0. 1 × 100 = 200 （4-66）

G =
E0

n·ie0
= 200

1200
60 × 5

= 2 （4-67）

最后得：
dn

dVex
= 2 × 100 × （0. 1 + 0. 005s） - 20 × 22 × 5

（1 + 1 × s） [22 × 52 + 4π2 × 1 × s × （0. 1 + 0. 005s）]

= s - 380
（1 + s） （100 + 3. 4438s + 0. 1972s2 ）

（4-68）
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4. 11 直流有刷串励电动机

直流有刷串励电动机的电路原理图如图 4-11 所示。 除非在励磁电路上额外并联一

图 4-11 直流有刷串励电动机

个电阻 Read来进行弱磁， 否则， 直流有刷串励电动机

的励磁电流和电枢电流是彼此相等的。
当 Read = ∞ 时， 根据图 4-11 中的有关符号， 可

列写控制方程如下：

Va = （Ra + Res）·ia + （La + Les）
dia

dt + nGia

Te =
Gi2

a

2π = J × 2π × dn
dt + Tload + B·n （4-69）

由于式 （4-69） 中包含有变量的乘积， 因此相

应的系统是非线性的， 其直接求解只能采用数值

方法。
但在微小扰动的情况下， 我们可以对方式组 （4-69） 进行线性化处理， 即令

Va = Va0 + ΔVa；Tload = Tload0 + ΔTl ；
n = n0 + Δn；ia = ia0 + Δia （4-70）

可得：

ΔVa

ΔTl

 

 
 
 

 

 
 
 =

Ra + Res + n0 ·G + s（La + Les） Gia0

2 × G
2π × ia0 - （2πJs + B）

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 
·

Δia

Δn
 

 
 
 

 

 
 
 （4-71）

由式 （4-71） 的行列式可得系统的特征方程和特征值：

[Ra + Res + n0 ·G + s·（La + Les）]·（2πJs + B） + 2 G2

2π·i2
a0 = 0 （4-72）

与恒定磁通时的特征方程式 （ 4-45 ） 相比， 式 （ 4-45 ） 中的电气时间常数是

La / Ra， 它与速度无关， 而式 （4-72） 中的电气时间常数是 （ La + Les ） / （Ra + Res +
n0G）， 其中存在 n0G 项， 因而与速度有关。 在零速度时， 由于 Les > La， 及 Res < Ra， 因

此电气时间常数要比恒定磁通时的 te = La / Ra 大。
所以， 想要用直流有刷串励电动机来获得快速的转矩响应是比较困难的。 不过，

直流有刷串励电动机无需单独的电源来提供磁场电流， 且可以通过在励磁绕组上并联

电阻 Read简单地实现弱磁， 如图 4-11 所示。
在式 （4-69） 中， 令微分项 d / dt = 0， 可得直流有刷串励电动机的稳态速度—转矩

曲线：

ia =
Va

（Ra + Res） + n·G = 2π
G × Te （4-73）

在零电流 （转矩） 时， 直流有刷串励电动机的速度为无穷大， 因此其速度—转矩
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图 4-12 直流有刷串励电动机的速度—转矩特性曲线

曲线被认为是软的， 如图 4-12
所示。

直流有刷串励电动机的降速

可以通过降低电压 Va 来实现，
这跟直流有刷他励电动机是一

样的。
在全额电枢电压 Van 下， 通

过电阻 Read 进行弱磁运行， 可以

使直流有刷串励电动机的速度高

于额定速度 （基速）。 其电磁功率 Pe 可表示为

Pe = Te·2πn =
V2

a ·G·n
（Ra + Res + nG） 2 （4-74）

在一定的速度范围内， 其电磁功率的变化不是很大， 并且是有限度的。 这是直流

有刷串励电动机一个很独特的地方， 它对于交通运输应用来讲是非常有益的， 因为车

载电源的功率是有限的。

4. 12 交流有刷串励电动机

交流有刷串励电动机也称通用电动机， 目前仍在洗衣机、 厨房电器及真空吸尘器

一类的家用电器中广泛使用。 在手持 （便携式） 电动工具中， 通用电动机占有绝对优

势， 在这种场合， 通常可以做到 1kW 的功率和高达 30000r / min 的转速。 尽管通用电动

机存在电刷这个不利因素， 但由于其性价比高， 因而能够在市场竞争中生存下来。
如图 4-13 所示， 通用电动机在结构上跟直流有刷串励电动机十分相似， 但由于其

定子励磁绕组是由交流电来励磁的， 因此定子采用冲制的硅钢片制成。 与直流有刷电

动机相比， 通用电动机的电刷中交流电流的换向更为困难， 因为定子交流励磁电流会

在正在换向的转子线圈中感应出额外的 （与速度无关的） 交流变压器类型的电动势。
由于定子励磁线圈与电刷是串联连接的， 磁场电流和转子电流是彼此相等的。
此外， 由于电刷和定子中的电流都是交流的， 因此可以用相量来分析电动机的稳

态行为 （尽管转子中的电流有两种角频率 ωr ± ω1 ， 其中 ω1 为定子电流的角频率， ωr =
2πnp 为转子旋转的电角频率）。

可以直接写出以下的电压方程 （也适用于动态）：
（Ra + Res）·i - v = Epulse - Erot （4-75）

式中， Epulse是定子和转子电感 Les和 La 中的变压器 （自感） 电动势。 其计算如下：

Epulse = - （Les + La）
di
dt （4-76）

旋转电动势 （动生电动势） Erot跟直流有刷电动机的一样， 与定子电流同相位， 即

Erot = kekΦni （4-77）
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图 4-13 两极交流有刷串励电动机

a） 横截面 b） 等效电路原理图

显然， 只有动生电动势才产生电磁功率 Pelm：
Pelm = Erot i = Te × 2πn （4-78）

所以， 将式 （4-77） 代入式 （4-78）， 可推得瞬时转矩 Te 为

Te = kekΦ × i2

2π （4-79）

稳态时， 定子电压和电流都是正弦的：

v = V × 2cosω1 t；i = I × 2cos（ω1 t - φ1 ） （4-80）
因此， 利用式 （4-80） 中的电流， 可得瞬时转矩 Te 为

Te =
kekΦI

2

2π 1 + cos2（ω1 t - φ1 ）[ ] （4-81）

所以， 稳态运行时， 瞬时转矩由一个恒定分量 （即平均转矩） 和一个 2ω1 角频率

的交流 （脉动） 分量构成， 如图 4-14 所示。 2ω1 的转矩脉动意味着通用电动机中存在

着额外的振动、 噪声和损耗。
以下用相量的概念来分析稳态， 令：

V
 ·

= V × 2 × ejω1t； I
 ·

= I × 2 × ej（ω1t - ϕ1） （4-82）
利用这种表示方法， 式 （4-75） 的电压方程可转换为

V
 ·

= （Res + Ra） I
 ·

+ jω1 （Les + La） I
 ·

+ kekΦn I
 ·

Rae = Ra + Res；ω1 （La + Les） = Xae

（4-83）

将其中的总电抗 Xae 换成一个串联阻抗 Zae， 就可以将定子、 转子的铁耗也考虑

进去：
Zae≈Rcore + jXae （4-84）
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图 4-14 交流有刷串励电动机的稳态特性

a） 瞬时转矩 b） 转矩、 功率因数与相对速度 np / f1 的关系曲线

因此， 考虑铁耗以后， 电压方程式 （4-83） 变为

V
 ·

= （Rae + Zae + kekΦn） I
 ·

（4-85）
显然， 现在的平均电磁转矩为

Teav =
（kekΦn· I

 ·
）· I

 ·∗

2πn =
kekΦI

2

2π （4-86）

由图 4-14b 可见， 电磁转矩与转速 n 之间的依赖关系跟直流有刷串励电动机十分

相似， 但由于 Xae的存在， 电磁转矩降低了。
此外， 可以求得功率因数 cosφ1 为：

cosφ1 = 1
Xae

Rae + kekΦn + Rcore

 

 
 

 

 
 

2

+ 1
（4-87）

可见， 转速 n （或 np / f1 比值） 越高， 功率因数就越高， 如图 4-14b 所示。 在真空

吸尘器的场合， 比值 np / f1 > 6 / 1 很常见， 而在厨房电器中， 例如洗涤机中， 这个比值

只有 3 / 1。
通常， 通用电动机在额定转速下的设计功率因数高于 0. 9。 在低功率传动中， 没

有使用电容器却做到了这么高的功率因数， 这可以算是通用电动机一个很大的优点

（交流无刷电动机要做到同样的效果， 则要用电容器） 。 有关通用电动机更深入的分

析， 请参考文献 [5] 。
采用单个双向可控硅模块 （即 TRIAC） 构成的 AC- AC 调压器， 可以简单地实现通

用电动机的速度控制。 由式 （4-86） 的转矩方程可以看出， 转矩跟电流 （因而跟电

压） 幅值的二次方成正比。
双向可控硅是一种极低成本的器件， 且控制简单， 但它会产生显著的线电流谐波，

应当进行滤波。 此外， 当电压降低时， 位移功率因数 DPF 也会降低。
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例 4-5
考虑一台家用电器中使用的通用电动机， 两极， 电源是 60Hz、 120V （有效值） 的

交流电， 在 18000r / min 时， 输出功率 Pn = 600W。 铁耗为铜耗的一半， 机械损耗为额定

功率的 2% 。 效率 η = 0. 9， 功率因数 cosφn = 0. 97。 试计算：
a） 额定电流；
b） 总绕组电阻 Rae及铁耗电阻 Rcore；
c） 动生电动势 Erot ；
d） 总电感 Lae；
e） 平均电磁转矩；
f） 轴转矩 （负载转矩）；
g） 速度—频率比值 nnp / f1 ；
h） 起动电流和转矩；
i） 由 120V 直流供电时的起动电流。
解答：
a） 根据定义， 效率等于输出功率比输入功率， 即

ηn =
Pn

VnIncosφn

额定电流 In（A） 为

In = 600
120 × 0. 97 × 0. 9 = 5. 7273

b） 电动机中的总损耗∑p（W） 为

∑p =
Pn

ηn
- Pn = 66. 66

机械损耗 pmec（W） 为

pmec = 0. 02Pn = 12
绕组损耗和铁耗之和 （pcopper + pcore）（W） 为

pcopper + pcore = RaeI
2
n + RcoreI

2
n = ∑p - pmec = 66. 66 - 12 = 54. 66

由于铁耗为绕组损耗的一半， 因此 Rae（Ω）， Rcore（Ω） 为

RaeI
2
n = 2

3 × 54. 66；Rae = 54. 66 × 2
3

1
5. 72732 = 1. 111

Rcore = 1
2 Rae≈0. 555

根据式 （4-87）， 有：

In =
Uncosφn

Rae + Rcore + kekΦn

tanφn =
Xae

Rae + Rcore + kekΦn
因此：
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Rae + Rcore + kekΦn = 120 × 0. 97
5. 7273 = 20. 3237

c） 动生电动势 Erot （V） 为

Erot = kekΦnIn = （20. 3237 - 1. 111 - 0. 555） × 5. 7273 = 106. 858
最后， 根据阻抗的定义， 可得电动机的电抗 Xae（Ω） 为

Xae =
Vn

In
sinφn = 120

5. 7273 × 0. 243 = 5. 0936

d） 所以电动机的电感 Lae（H） 为

Lae =
Xae

ω1
= 5. 0936

2π × 60 = 0. 0135

e） 由式 （4-79） 可得平均转矩 Teav（Nm） 为

Teav =
kekΦI

2
n

2π =
ErotIn

2π·nn
= 0. 3248

f） 轴转矩 Tshaft近似为

Tshaft ≈Teav -
pmec

2πnn
= 0. 3248 - 12

2π × 300 = 0. 31847

g） 比值 nnp / f1 = （18000 / 60） / 60 = 5 / 1， 这表明该电动机将具有较好的功率因数。
h） 起动电流 Istart （A） 同样由式 （4-85） 求取， 只是应取 n = 0：

Istart =
V1

（Rae + Rcore）
2 + X2

ae

= 22. 39

平均起动转矩 （Teav） start （Nm） 由式 （4-79） 求取， 为

（Teav） start = Teav
Istart

In

 

 
 

 

 
 

2

= 4. 9646

注意： 实际上， 在如此大的电流下， 磁路是严重饱和的， 因此实际起动转矩将比

上面的理想起动转矩显著降低。
i） 若采用直流供电， 则在起动的时候， 电动机电感上不存在交流 （脉动） 电压降

（Xae = 0）， 铁耗电阻也不起作用 （Rcore = 0）， 因此， Istartd. c. （A） 为

Istartd. c. =
Vdc

Rae
= 120

1. 111 = 108 （DC）

所以， 当通用电动机由直流供电时， 如果要将起动电流限制在合理的数值内 （3 ～
5 倍额定电流）， 所供给的直流电压就应该比所供给的交流电压要小很多才行。

注意： 与 PEC 配合使用的直流有刷串励电动机仍然广泛地使用在标准的电力推

进系统中， 用于城市、 城际、 水运以及某些重载的非公路用车辆中。 尽管交流传动

正在接过电力推进的重任， 但我们觉得花点篇幅介绍一下 20 世纪 （而非 21 世纪）
的电力推进系统中的主力———直流有刷串励电动机， 还是很有益处的。 跟直流有刷

串励电动机传动一样， 交流有刷串励电动机传动同样也面临着被交流传动取代的

命运。
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4. 13 小结

① 直流有刷电动机的定子既可以采用电励磁， 也可以采用永磁体励磁。 在调速传

动中， 由于 PEC 控制的电流脉冲会引起额外的损耗， 所以定子、 转子铁心都由硅钢片

叠成。
② 轴向气隙碟形转子永磁直流有刷电动机的转子绕组是位于空气中的， 因此电动

机的铁耗很小、 电气时间常数很小 （在 kW 级的功率范围下≤1ms）， 可以进行快速的

电流 （转矩） 控制。
③ 在磁场电流恒定时 （或永磁体励磁时）， 他励 （或永磁） 直流有刷电动机是一

个二阶线性系统， 由于电动势的反馈作用， 它们具有稳定的速度响应和电流响应 （要

么是振荡性渐近稳定的， 要么是非振荡性渐近稳定的）。
④ 磁场电流的调节会在动态响应中引入一个额外的大延迟， 对应于励磁电路的时

间常数。 但速度和电流的响应仍然是稳定的。
⑤ 在磁场电流恒定时， 励磁绕组和电枢绕组之间是内在解耦的， 这使得我们可以

对电枢电流 （转矩） 进行快速的控制。
⑥ 直流有刷串励电动机具有软的转速—转矩特性曲线， 而他励直流有刷电动机则

具有硬的、 线性的转速—转矩特性曲线。 前者在各种运输工具的电力推进系统中是极

其有用的。
⑦ 由于交流有刷串励电动机 （通用电动机） 成本低、 速度控制简单， 在较高速度

的家用电器和手持电动工具的场合仍然具有相当可观的市场。

4. 14 习题

4. 1 对于例 4-1 中直流有刷电动机， 增加以下数据： 额定磁场电流和电压分别为

Iexcn = 1A、 Vexcn = 110V， 请确定：
（1） 转子静止且有额定电枢电流时的电压 Va；
（2） 在 3600r / min 的转速和额定电流下， 求相应的磁场电流、 转矩、 总输入

功率。
4. 2 对于例 4-3 中的 PM 直流有刷电动机， 在恒转矩负载下， 假定电枢电压发生 10V

的阶跃升高， 请确定电枢电流的时间变化规律 （表达式）。
4. 3 一台用于城市轻轨交通系统的直流有刷串励电动机， 数据如下： Van = 800V

（DC）， Pn = 100kW， nn = 1200r / min， 额定效率 ηn = 0. 92， pmec = piron = 0. 015Pn， Res = Ra。
忽略换向器损耗和附加损耗。 请计算：

（1） 额定电流 In；
（2） 电枢电阻 Ra 和励磁电阻 Res；
（3） 额定电动势 En 和电磁转矩 Ten。
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第 5 章 可控整流直流有刷电动机传动

5. 1 引言

可控整流器是进行相位控制的由 AC 到 DC 的静态功率变换器， 它可以给直流有刷

电动机提供可变的直流电压。 这种整流器可以使用晶闸管、 双极性晶体管、 IGBT 或

MOSFET 作为电力电子开关 （PES）。
通常， 换流过程是自然进行的， 由直流侧提供， 无需任何额外的换流电路。 但是，

为了提高功率因数， 往往使用强迫换流。 相控整流器大致可以分为两类， 即 AC- DC 单

相相控整流器和 AC- DC 三相相控整流器[1] 。 为方便起见， 这里将第 3 章表 3-1 中的相

控整流器主要结构类型再次列出， 如表 5-1 所示。

表 5-1 相控整流器的电路结构类型

电  路 类型 功率范围 纹波频率 运行象限

单相

半波
低于 0. 5kW fs

1 个象限

三相

半波
高达 50kW 3fs

2 个象限

单相

半控
高达 15kW 2fs

1 个象限

三相

半控
高达 100kW 3fs

1 个象限



（续）

电  路 类型 功率范围 纹波频率 运行象限

单相

全桥

（全控）
高达 15kW 2fs

2 个象限

三相

全桥

（全控）
高达 1500kW 6fs

2 个象限

单相

双重

变换器
高达 15kW 2fs

4 个象限

三相

双重

变换器

高达 1500kW 6fs

4 个象限

单相半波相控整流器和半控整流器的输出电压 eav和电流 iav只有一个极性。 这就是

说， 它们只能在 1 个象限里工作。 全桥相控整流器能在 2 个象限中工作： 输出电压 eav

既可为正， 也可为负， 但输出电流只能为正。 只有双重相控整流器才能进行 4 个象限

运行。
在半波相控整流器和半控整流器中， 当 PES 开关阻断时， 储能需要通过续流二极

管耗散掉。 在单相半波相控整流器中， 除非外加一个大电感， 否则电动机的电流将是

断续的。 而在其他相控整流器中， 输出电流则既可能连续， 也可能断续。 在三相相控

整流器中， 电动机的电流大多是连续的。
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5. 2 性能指标

在由相控整流器 （AC- DC 变换器） 供电时， 直流电动机的电流不是恒定的直流，
因此交流电源侧的供电电流也不是正弦波， 需要定义适当的性能指标来衡量电动机- 变
换器组合的性能。

与电动机有关的主要性能指标有：
① 转矩—速度特性；
② 电动机电流的连续与断续特性；
③ 电动机的平均电流 Ia：

Ia = 1
T ·∫t1+T

t1

iadt （5-1）

式中： ia 为电枢电流瞬时值； T 为电流 ia 变动的时间周期。
④ 电动机电流的有效值 Iar ：

Iar = 1
T ·∫t1+T

t1

i2
a dt （5-2）

众所周知， 电枢绕组中产生的热量与电流有效值的二次方成正比。
⑤ 电动机峰值电流 iap： 机械换向器的单位面积压力要由峰值电流的数值来

决定。
与输入交流电源有关的主要性能指标有：
① 输入功率因数 PF：

PF = 平均输入功率
有效值输入电压 × 电流

（5-3）

若供电电压是纯正弦的， 那么只有输入电流的基波会产生平均输入功率， 即

PF =
V·I1 ·cosφ1

V·I （5-4）

式中， V 为供电相电压的有效值； I 为供电相电流的有效值； I1 为供电相电流基波

分量的有效值； φ1 为供电电压和电流基波分量之间的夹角。
② 输入位移因数 DF 或基波功率因数：

DF = cosφ1 （5-5）
③ 谐波因数 HF （即电流的总谐波畸变 THD）：

HF =
（ I2 - I1

2 ）
I1

=
∑

∞

n = 2
In

2

I1
=

Ih

I1
（5-6）

式中， Ih 为净谐波电流的有效值。
以上定义的部分性能指标， 跟第 3 章定义的二极管整流器的部分性能指标有一定

的相似性。 此处再次列出， 主要是为了方便。
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直流有刷电动机的基本方程为

va = Ra·ia + La·
dia

dt + eg；eg = Ke·λp·n

2πJ dn
dt = Te - Tload；Te =

eg·ia

2πn =
Ke

2π·λp·ia （5-7）

式中， va、 ia 是电动机的输入电压和电流； eg 是动生电动势； Ra、 La 是电枢的电阻

和电感； J 是转动惯量； Te 是电动机的电磁转矩； Tload是负载转矩。 稳态时， dn / dt = 0，
但因相控整流器供电的电枢电流在时间上不恒定， 因此通常有 dia / dt≠0。 为了对各种

相控整流器电路结构的性能有一个快速地了解和掌握， 下面直接利用数值实例来进行

介绍。

5. 3 单 PES 开关的可控整流器

一台直流有刷串励电动机， 数据如下： Keλp = 2Wb， Ra = 5Ω， La = 0. 1H。 如图 5-1

所示， 由一个晶闸管从单相交流电源供电， 交流电源的电压为 V = V1 ·sinω1 t = 120 2
sin377t。 电动机工作于恒定速度 n = 750r / min。

a. 若延迟角 （触发角） α = + 30°， 且无续流二极管 D， 求电动机电流的瞬时值 ia

的表达式；
b. 此时， 电动机的端电压 Va 是如何随时间变化的？
c. 如图 5-1 所示， 当电动机的电枢两端有并联的续流二极管 D 时， ia 是如何随时

间变化的？ 假定晶闸管和二极管为理想开关。

图 5-1 直流有刷电动机由单个晶闸管供电

解答：
a. 无二极管 D 时， 电流断续， 如图 5-1 所示， ωt > α 时的电动机端电压方程为

Va（ t） = Ra ia + La

dia

dt + Keλpn （5-8）

其初始条件为 ω1 t = α = π / 6 时， ia = 0。
其稳态解为

iap = A + B·cosω1 t + C·sinω1 t （5-9）
最后可得：
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iap = -
Ke·λp·n

Ra
+

V1

R2
a + ω2

1 ·L2
a

·sin（ω1 t - γ）；

γ = tan - 1 （ω1La / Ra） （5-10）
全解形式为

ia（ t） = iap + A·e - tRa / La （5-11）
由于在 t = t1 = α / ω1 = π / 6 / （2π × 60） = 1. 3888 × 10 - 3 s 时， ia（ t） = 0， 又由于：

γ = tan - 12 × π × 60 × 0. 1
5 = 82. 44°；

V1

R2
a + ω2

1 ·L2
a

= 120
52 + （2 × π × 60 × 0. 1） 2

= 3. 157A （5-12）

Ke·λp·n
Ra

= 2 × 12. 5
5 = 5A （5-13）

因此得 A（A）：

A =
Ke·λp·n

Ra
-

V1

R2
a + ω2

1 ·L2
a

·sin（30° - γ） 

 
 
 

 

 
 
 ·e1. 3888 × 10 3 × 5 / 0. 1

= 5 - 3. 157sin - 52. 440（ ）[ ] × 1. 07186 = 8. 04

（5-14）

最后得：
ia（ t） = 8. 04 × e - 50t - 5 + 3. 157 × sin（377t - 1. 43812） （5-15）

式 （5-15） 中的时间变化范围是从 ω1 t > π / 6 开始直到电流为零的时刻 （在 ω1 t =
π 稍后一点）， 如图 5-1 所示。

b. 只要晶闸管导通， 电动机的端电压就等于电源电压； 而当电动机的电流为零时，
端电压就等于动生电动势的负值， 即： - ea = Ke ·λp ·n = 2 × 12. 5 = 25V， 如图 5-1
所示。

c. 当存在续流二极管 D 时， 在 V（ t） 变负后 （ω1 t = π 后）， 二极管 D 会导通。
D 导通后， 电动机的电流 i′a经 D 流过， 一直到零 （或晶闸管下次导通）， 因此

0 = Ra·i′a + La·
di′a
dt + Ke·λp·n （5-16）

初始条件为

i′a（π） = ia（π） （5-17）

i′a（ t） = -
Ke·λp·n

Ra
+ A′·e - tRa / La （5-18）

i′a（π） = ia（π） = - 2 × 12. 5
5 + A′·e - 50 / 120 = 3. 42729 （5-19）

A′ = 12. 78319 （A）
因此：

i′a（ t） = - 5 + 12. 783 × e - 50t （5-20）
由于电流 i′a（ t） = 0 发生在 ω1 t = 360° + 45. 5°时， 这已经超过了下次触发的时刻，
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因此电动机的电流是连续的。
在续流二极管导通期间 （从 ω1 t = 180°开始直到 i′a = 0 或下次触发为止）， 电动机的

端电压 Va 为零。

5. 4 单相半控变换器

如图 5-2a 所示， 一台直流电动机由单相半控变换器供电， 电动机的速度和电流不

随时间变化， 具体数据为： Ia = 3A， Ra = 5Ω， KeΦ = 2Wb， v = 120 2sin120πt， 触发角

α = π / 4。
a. 确定电动机、 晶闸管及二极管等两端的电压随时间变化的波形， 及相应的电流

波形。
b. 计算二极管、 晶闸管以及交流电源的电流有效值。
c. 确定电动机端电压平均值的表达式及最大值。
d. 计算交流供电电流基波的有效值， 及其相对于交流电源电压的相位移。
解答：
a. 由于滤波电感 La 很大， 可以认为电动机的电流是恒定的 （见图 5-2）。 晶闸管

T1 和 T3 在触发之后， 各导通 180° （一方直到另一方触发才截止）； 二极管 D3 和 D1 分

别在电源的正半波和负半波导通， 也是各导通 180°， 如图 5-2d 所示。 它们的电流都是

180°宽度的方波， 如图 5-2d、 e 所示。 电动机的端电压要么为正， 要么为零， 如

图 5-2b所示。
b. 晶闸管的电流有效值 IT1，3

（A） 为

IT1，3
= 1

2π∫2π

0
i2

T1
d（ω1 t） = 1

2π∫π+α

α
i2

a d（ω1 t） = Ia
π

2π = 3 × 0. 707 = 2. 121

（5- 21）
二极管的电流 ID1，3

（A） 为

ID1，3
= 1

2π∫π

0
i2

a d（ω1 t） = Ia
π

2π = 3 × 0. 707 = 2. 121 （5-22）

一次 （电源） 电流有效值 I1 （A） 为

I1 = 1
π ∫π

α
i2

a d（ω1 t） = Ia
π - α

π = 3 × 0. 866 = 2. 598 （5-23）

c. 电动机的平均端电压 Vav为

Vav = 1
π ∫π

α
vad（ω1 t） = 1

π ∫π

α
V 2sinω1 t·d（ω1 t） =

V1 2
π × （1 + cosα） （5-24）

当触发角 α = π / 4 时， 平均电压 Vav（V） 有

（Vav） α = π / 4 = 120 2
π × （1 + 0. 707） = 91. 98 （5-25）

当触发角 α = 0 时， 平均电压达到最大值 Vav（V）：
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图 5-2 由单相半控变换器供电的直流有刷电动机 （电感 La 很大）

（Vav） α = 0 = 120 2
π × （1 + 1） = 107. 77 （5-26）
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对应于全桥二极管整流器 （见第 3 章） 的情况。
d. 交流供电电流的谐波 I1ν（A） 为

I1ν = 1
π ∫2π

0
i1 sinνω1 t·d（ω1 t） = 4

πν × Iacos2 να
2 （5-27）

基波 I1（1） （A） 为：

I1（1） = 4
π × 3cos2 π

4 × 2 = 3. 26 （5-28）

输入位移功率因数 DPF = cosφ1 ， 为交流电源电压与基波电流之间夹角的余弦。 从

图 5-2b、 e 可见， φ1 = α / 2 = π / 8。 因此：

DPF = cosφ1 = cos π
8 = 0. 9238 （5-29）

另一方面， 由式 （5-4） 可算得功率因数 PF 为

PF =
I1（1） ·cosφ1

2·I1

= 3. 26 × 0. 9238
1. 41 × 2. 598 = 0. 82 （5-30）

5. 5 单相全控变换器

一台直流串励电动机， 额定容量 7kW、 额定速度 1200r / min， 由图 5-3a 所示的单
相全控变换器供电。 其他数据为： Ra = 0. 2Ω， 额定电流 Iar = 40A， Keλp = 10Wb， 交流

电源电压的有效值为 260V。 请完成以下任务：
a. 在电动机电感有限时， 绘出 α = 45°和 α = 135°时的稳态电压与电流波形。
b. 当触发角 α = 30° （整流区） 且电动机有额定电流时 （忽略电动机电流谐波），

计算： 电动机速度、 转矩和供电功率因数。
c. 在以上速度下， 若磁场电流反向， 则电动机反电动势 Eg 也将反向。 此时若有额

定电流， 请计算： 变换器的触发角 α′和回馈到电源去的功率。
解答：
a. 电流和电压的波形如图 5-3 所示。 请注意： 由于电动机的电感不是很大， 因此

电枢电流和转速是随时间脉动的。
当触发角为 α = 45°时， 电动机和变换器的输入功率都为正， 处于电动运行状态，

如图 5-3c、 d、 e 所示。 当触发角 α = 135°时， 电动机的电流仍为正向， 但电动机的平

均端电压 Va 为负， 因此电动机和变换器的输入平均功率都为负， 处于发电状态， 如

图 5-3f、 g、 h所示。
b. 当忽略电动机电流中的谐波时， 可以认为电压和电流仅有平均值， 速度也是恒

定的。
电动机的平均电压 Vav（V） 为

Vav = 1
π ∫π+α

α
V × 2sinω1 t·d（ω1 t） = 2 2

π × Vcosα

= 2 2
π × 260 × cos30° = 202. 44

（5-31）
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图 5-3 由单相全控变换器供电的直流有刷电动机

a） 变换器电路图 b）、 c）、 d）、 e） —电动机状态下的电压和电流波形 （α = 45°）
f）、 g）、 h） —发电机状态下的电压和电流波形 （α = 135°）

电动机的转矩 Te（Nm） 为

Te =
Keλp

2π Ia = 10
2π × 40 = 63. 6942 （5-32）

电动机的速度 n 为

n =
Vav - RaIa

Keλp
= 202. 44 - 0. 2 × 40

10 = 19. 444r / s = 1166. 64r / min （5-33）

由于现在的电源侧电流为矩形波 （40A）， 因此电源电流的有效值为 I1 = 40A。 忽

略损耗时， 电源提供的功率为 Ps = Vav·Ia = 202. 44 × 40 = 8097. 6W。
因此， 电源的功率因数为

PF =
Ps

V1 ·I1
= 8097. 6

260 × 40 = 0. 7786 （5-34）

c. 改变励磁电流方向时， 动生电动势 eg（V） 的极性变反， 即

eg = - Keλpn = - 10 × 19. 44 = - 194. 44 （5-35）
因此电动机的端电压 Va（V） 变成：

Va = eg + RaIa = - 194. 44 + 0. 2 × 40 = - 186. 44 （5-36）
最后得：
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α = cos - 1 Vaπ
2 2V
 

 
 
 

 

 
 
 = cos - 1 - 186. 44 × π

2 2 × 260[ ]≈143° （5-37）

回馈到电网的再生功率 Psg（W） 为

Psg = VaIa = 186. 44 × 40 = 7457. 6 （5-38）
在这种运行状态下， 要么磁通 λp 改变符号， 要么转速 n 改变符号， 电动机的转矩

阻碍转子的运动， 是发电制动性的转矩。
在再生发电制动的过程中， 电动机的速度和动生电动势将下降， 为了保持电流恒

定， 需对变换器的触发角 （α > 90°） 做相应的调整。
对上例中的电动机， 若 La = 2mH， 触发角为 α = 60°：

图 5-4 由单相全控变换器供电的直

流有刷电动机———电流断续模式

a. 当转速恒定为 n = 1200r / min 时， 绘出电压

和电流的波形 （已知电动机的电流不连续）。
b. 计算转速为 n = 600r / min 时的电动机电流

波形。
解答：
a. 由于电动机的电气时间常数 te = La / Ra =

2 × 10 - 3 / 0. 2 = 10ms， 是比较小的， 因此在端电压

为零之后 （ω1 t≥π）， 随着电角度 ω1 t （ π < ω1 t <
π + β， 其中 β < α） 的增大， 电动机的电流很快就

衰减到零， 所以电流是断续的。 对于确定的速度 n
（或动生电动势 eg ）， 电流断续模式的平均电压要

大于电流连续模式的平均电压， 并且随着触发角 α
的增大这个差别也增大。

电流断续使动态响应变慢， 这是因为在电流

为零期间， 电动机的转矩为零， 也就没有转矩控

制。 在轻载低转矩 （小电流） 下， 这种情况特别

容易出现。 在高速低转矩下， 采用弱磁等特殊措

施， 可降低 α 角， 避免电流断续。
b. 认为转速恒定不变， 则电压方程为

V × 2sinω1 t = Ra ia + La·
dia

dt + Keλpn （5-39）

利用 ω1 t1 = α 时 ia = 0 的条件， 来求解以上方程， 得：

ia = A·e - tRa / La -
Keλpn
Ra

+
V × 2sin（ω1 t - φ1 ）

R2
a + ω2

1L
2
a

φ1 = tan - 1 （ω1La / Ra） （5-40）

由于在 t = t1 = α
ω1

时， ia（ t1 ） = 0， 因此：
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φ1 = tan - 1 2π × 60 × 2 × 10 - 3

0. 2
 
 
 

 
 
 = 75. 136° （5-41）

ia = 1482 × e - 100t - 1000 + 470 × sin（ω1 t - φ1 ） （5-42）
在 ω1 t2 = π + β 时， 电流又重新变成零， 所以：

0 = 1482 × e - 100（π + β）
2π60 - 1000 + 470 × sin（π + β - 1. 308） （5-43）

求得 β≈16. 2°。

5. 6 三相半控整流器

如图 5-5 所示， 一台三相半控整流器给一台直流电动机供电。 假定电枢电流无纹

波， 且换向在瞬时完成。

图 5-5 三相半控整流器给直流有刷电动机供电

a. 绘出 α = 30° 时的输出电压

波形。
b. 以 α 为变量， 求输出电压平均

值 （有效值） 的函数。
c. 交流电源的线电压有效值为

VL = 220V， f = 60Hz； 电动机的 Ra =
0. 2Ω， Keλp = 4Wb， 电枢电流 Ia =
50A， 求 α = 30°时电动机的转速。

解答：
a. 由图 5-5b 可见， 如果晶闸管

Ta 在触发角 α = 30° （A 点） 处触发导

通， 而不是在 α = 0 处触发导通， 那么

在 Vab为正且高于另外两个线电压的

30°的期间， Ta 将同 Db 一起共同导

通。 从点 B 开始， 由于 Vac > Vab， Ta 将同二极管 Dc 一起共同导通 90°。 在点 C 处， 使

晶闸管 Tb 触发导通， 则 Ta 断开 （Ta 总共导通了 120°）。 其余开关的触发导通情况类似。
b. 平均电压的表达式为

  Vav = 3
2π ∫π / 3

α
2VLsin（ω1 t + π / 3）d（ω1 t） + ∫α+2π / 3

π / 3
2VLsin（ω1 t）d（ω1 t）[ ]

=
3 2VL

2π （1 + cosα） （5-44）

当 α > 60°时， 上式的积分只有第二项， 且积分的区间是 α ～ π， 但最终的结果不

变。 这个整流器的平均输出电压 Vav只能为正， 无法为负， 因此不能用作逆变器， 只能

在单个象限运行。
c. 当电动机的电流无纹波时， 电动机的电压方程为
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3 2VL

2π （1 + cosα） = RaIa + Keλpn （5-45）

3 × 2 × 220
2π 1 + cos π

6
 
 
 

 
 
 = 0. 2 × 50 + 4 × n （5-46）

n = 66. 66rps = 4000r / min （5-47）

5. 7 三相全控整流器———电动机侧

如图 5-6 所示， 一台三相全控整流器给直流电动机供电， 参数为电源线电压有效

值 VL = 220V， Keλp = 10Wb， Ra = 0. 2Ω。 忽略电动机的电流纹波。

图 5-6 三相全控整流器给直流有刷电动机供电

a. 若电源侧电感 Ls = 0， 求平均

输出电压随触发角 α 变化的函数关

系， 以及 α = 30°、 Ia = 50A 时的电动

机转速。
b. 若电源侧电感 Ls≠0， 求输出

电压与 α 和 Ia 的函数关系， 并计算

Ia = 50A、 α = 30°、 Ls = 1mH 时的电

动机转速。
c. 针对 b 的情况， 计算换向的

重叠角。
解答：
a. 三相全控整流器的运行原理

与上一节的半控情况十分相似。 但

这里的每一对晶闸管仅导通 60°， 如图 5-6 所示。
当电源侧没有电感时 （Ls = 0）， 换流是瞬间完成的。 平均输出电压 Vav为

Vav = 3
π ∫α+2π / 3

α+π / 3
2VLsinω1 t·d（ω1 t） =

3 2VL

π cosα （5-48）

因此， α 的数值决定着是 Vav < 0 还是 Vav > 0。 当 α < 90°时， 平均输出电压 Vav > 0，
变换器为整流器模式； 当 α > 90°时， Vav < 0， 变换器工作于逆变器模式。 不过， 电动

机的电流始终只有正方向， 与 α 无关。 所以， 三相全控整流器能够在 2 个象限中

工作。
电动机的电压方程为

3 2VL

π cosα = RaIa + Keλpn （5-49）

n = 3 × 220 2cos π / 6（ ）

π - 0. 2 × 50 

 
 

 

 
 10 = 24. 74rps = 1484. 58r / min （5-50）

b. 当电动机电流恒定时， 交流电源侧的电感 Ls 对换流的影响如图 5-7 所示， 这跟
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第 3 章介绍的二极管全波整流器的情况类似。 由于 Ls 的存在， T1 和 T5 之间的换流不再

是瞬间完成的， 存在着一个重叠角 u。 实际上， 换流的实际影响表现为输出电压 Vd 的

降低， 具体的降低程度则取决于 a、 c 两相短路期间的面积 Au 的大小：

Au = ∫α+u

α
VLsd（ω1 t） = ∫α+u

α
Ls·

dia

dt d（ω1 t） = ωLsId （5-51）

图 5-7 交流电源侧存在电感 Ls 时的换流

能获得以上结果的原因是， a
相电流由 ω1 t = α 时的零上升到了

ω1 t = α + u 时的 Id。 平均电压的降

低量则为 3Au / π。
最后可得， Ls ≠0 时的平均电

压等于 Ls = 0 时的平均电压减去

3Au / π， 即

Vd =
3 2VL

π cosα - 3
π ω1LsId

（5-52）
可见， 输出电压 Vd 的计算并

不需要用到重叠角 u。 然而， 重叠

角 u 对于逆变模式 （α > 90°） 的

可靠运行来讲是必不可少的。 根

据基尔霍夫第二定律， 换流期间

a、 c 相的电压方程为

Van - Ls·
dia

dt = Vcn - Ls·
dic

dt
（5-53）

其中：

ic + ia = id，即
dia

dt = -
dic

dt （5-54）

所以：

Van - Vcn = Vac = 2Ls·
dia

dt （5-55）

其中：

Vac = 2VLsinω1 t （5-56）

∫α+u

α
Vacd（ω1 t） = 2ω1LsId （5-57）

最终得：

cos（α + u） = cosα -
2ω1LsId

2VL

（5-58）
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所以， 已知 α 和 Id， 就可以计算重叠角 u。
显然， 在逆变模式下 （α > 90°）， 换流应该在 α + u = π 之前完成， 以便为晶闸管

提供足够长的关断时间 toff ， 来保证晶闸管内所充的电荷能够在管两端的负电压作用下

重新复合在一起， 即要求
π - （α + u）

ω1
> toff 。

当 α = π / 6、 Id = 50 时， 整流电压 Vd（V） 为

Vd = 3 2 × 220
π cos π

6 - 3
π × 2 × π × 60 × 50 × 10 - 3 = 239. 43 （5-59）

Vd = RaIa + Keλpn
239. 43 = 0. 2 × 50 + 10 × n；n = 22. 943r / s = 1376. 58r / min （5-60）

可见， 当电源侧有电感 Ls 时， 在同样的触发角 α 和同样的负载电流 50A 下， 由于

换相造成输出电压降低了 18V， 所以带来了显著的转速降低， 即从原来的 1484. 58r / min
降到了现在的 1376. 58r / min。

c. 利用上面推得的式 （5-58）， 来计算换相重叠角 u：

cos（α + u） = cosα -
3ω1LsId

2VL

= cos π
6 - 3 × 2π × 60 × 50 × 10 - 3

2 × 220
30° + u = 46. 78°； u = 16. 78° （5-61）

可见， 这个 u 值相当可观。

5. 8 三相全控整流器———电源侧

对于前一个例子中的三相全控整流器及直流电动机， 设电动机的电流恒定为

Id = 50A。
a. Ls = 0 时， 绘制交流电源侧的电流波形 （α = 0°、 α = 45°两种情况）；
b. Ls = 0 时， 求电源的基波电流和总电流的有效值 （α = 0°、 α = 45°两种情况）；
c. α = 45°时， 求位移功率因数 DPF （Ls = 0 和 Ls = 1mH 两种情况）；
d. Ls = 1mH、 α = 45°时， 计算线电压及线电压总畸变率 THD。
解答：
a. 由于电动机电枢电流恒定， 因此电源侧的电流为如图 5-8a、 b 所示的矩形波。
若交流电源侧的电感 Ls≠0， 则将导致重叠角 u≠0。
b. 电源侧电流基波分量的有效值 Ia1 （A） 为

Ia1 = 2 3
π ×

Id

2
= 6

π × Id = 0. 78 × 50 = 39 （5-62）

由于整个交流电流是由 120° 宽度的矩形块构成的， 因此总电流的有效值

Ia （ A）为

Ia = 2
3 × Id = 0. 816 × 50 = 40. 8 （5-63）
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c. 当电源侧不存在电感 Ls 时， 位移功率因数角等于 α， 因此 DPF 为

DPF = cosφ1 = cosα =
1  （α = 0）
0. 709 （α = 45°）{ （5-64）

当电源侧电感 Ls 不为零时， 位移功率因数 DPF 近似为

DPF = cos α + u
2

 
 
 

 
 
 （5-65）

根据式 （5-58）， 可计算 α = 45°时的重叠角 u：

cos（α + u） = cosα -
3ω1LsId

2VL

= 0. 707 - 3 × 2π × 60 × 50 × 10 - 3

2 × 220
= 0. 5248

45° + u = 58. 34°；u = 13. 34° （5-66）
最后得：

DPF = cos 45° + 13. 34°
2

 
 
 

 
 
 = 0. 62

图 5-8 电枢电流恒定时， 三相

全控整流器的电源侧电流

a） α = 0、 Ls = 0 时 b） α = 45°、

Ls = 0 时 c） α = 45°、 Ls = 1mH 时

可见， 在 Ls 不为零的情况下换流，
位移功率因数将进一步降低。

一般来讲， DPF 随 α 角增大而降低，
这是移相 AC- DC 变换器的一个显著缺

点。 随着 α 的增大， 需要采取特殊的措

施来提高 DPF。
d. 在换流期间， 由于交流电源侧

的电流出现重叠， 将导致线电压上出现

电压切痕。 根据 Vab = Van - Vbn 的关系，
对类似图 5-7的相电压波形进行叠加，
可得包含电压切痕的线电压波形， 如

图 5-9所示。
当 u 较小时， 电压切痕的深度可以

认为等于 2 VL sinα， 因此电压切痕的宽

度 u 近似为

 u =
Au

切痕深度
=

2ω1LsId

2VLsinα
（5-67）

浅电压切痕的深度可以认为是深电

压切痕的一半。 根据 IEEE 标准 519-1981
建议， 线电压切痕宽度极限为 250μs
（5. 4°电角度）， 深电压切痕的深度极限

则为额定线电压峰值的 70% ， 以保证系统能正常运行。
为了满足新标准， 需要采用特殊的滤波措施。 电压切痕引起的电压畸变取决于谐

波电流 Iν 和交流电源电感 Ls， 对应的线电压总畸变为：
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图 5-9 当 Ls 不为零时， 换向导致交流电源的线电压上出现电压切痕

电压 THD% =
∑
ν > 1

Iν·νω1Ls
（ ）2

Vph（基波）
× 100 （5-68）

式中， Iν≈
Ia1

ν = 6
π ×

Id

ν ， 其根源在于交流电流几乎为矩形波。

5. 9 双重整流器———四象限运行

大功率的直流电动机传动有时需要四象限运行。 在这种场合， 可以用两个全控整

流器背靠背连接来满足要求， 如图 5-10 所示。

图 5-10 有环流的双重整流器给直流有刷电动机供电

a. 假定两个整流器是理想的， 其中一个工作在整流状态， 另一个工作在逆变状态，
输出理想的直流电压。 求这两个整流器的触发角 α1 和 α2 之间的关系。

b. 当 α1 + α2 满足以上关系的要求时， 若 α1 = 60°， 请计算这两个整流器间的环流，
并绘出电压和电流的实际输出波形。 有关参数为 VL = 220V， ω1 = 377. 0rad / s，
L = 10mH。

解答：
a. 在理想的双重整流器中， 两个全控整流器产生的输出电压应该大小相等、 极性

相反。
由于：

Va1 = Vmax·cosα1

Va2 = Vmax·cosα2

（5-69）

因需要 Va = Va1 = - Va2 ， 所以有 cosα1 + cosα2 = 0， 即 α1 + α2 = 180°， 如图 5-11 所示。
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图 5-11 理想双重整流器的电压

在理想情况下， 负载电压等于整流器的输出

电压， 因此， 电流可以从其中任何一个整流器流

过 （具体取决于电动机的工作状态）。
b. 实际 （非理想的） 整流器产生的电压具

有纹波， 且 2 个整流器的电压纹波不同相， 如

图 5-12所示。 二者的瞬时电压差将产生一个环

流， 环流的大小受电抗器 L 的限制。
因

Va，b，c =
VL 2

3
sin ω1 t - （ i - 1）2π

3[ ] （5-70）

图 5-12 双重整流器电压、
电流的实际波形

式中， i = 1、 2、 3 （ 分别对应 a、 b、 c 三

相）。
在下述时间电角度内，

π
6 + α1 < ω1 t < π

6 + α1 + π
3 （5-71）

两个整流器的输出电压分别为

Va1 = Va - Vb

Va2 = - （Vc - Vb）
  er = Va1 - Va2 = Va + Vc - 2Vb = - 3Vb （5-72）

环流 ic 为

 ic = 1
ω1L∫

ω 1t

α1+
π
6

er dt

=
6VL

ω1L
cos ω1 t -

2π
3（ ）- cos α1 - π

2（ ）[ ]
（5-73）

当电动机的电流为零时， 整流器的电流等于

环流 i1 = i2 = ic （ ia = 0）。 因此， 即使负载电流为

零， 整流器中也仍会有一个连续的电流。 当 α1 =
60°时， α2 = 120°， 此时的环流峰值发生在 ω1 t =
2π / 3 时， ic（A） 数值为

（ ic） peak =
VL 6
ω1L

1 - cos π
6[ ] = 220 6

2 × π × 60 × 10 - 2 1 - 0. 867[ ] = 19. 02 （5-74）

如果负载电流 ia 恒定 （无纹波）， 那么第一个整流器 （α1 = 60°） 承担的电流是

ia + ic， 第二个整流器 （α1 = 120°） 中则仅有环流 ic。 因此， 第一个整流器过载了， 其

中除了电动机的电枢电流， 还额外承担了环流。 不过， 这对于控制性能来讲， 反而是

一个重要的优点， 因为在前面我们已经说过， 在轻载时应避免变换器工作在电流断续

模式。
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5. 10 交流有刷串励 （通用） 电动机的控制

如图 5-13 所示， 通用电动机虽然由交流电压供电， 但它仍然是有刷 （机械换向

器） 串励电动机 （见第 4 章）。

图 5-13 通用电动机的等效电路

根据第 4 章， 该电动机的电压方程为

Lae
di
dt≈v - （Rae + Rcore + kekΦn） i；Te =

kekΦ i
2

2π （5-75）

可以直接写出转矩平衡方程：

J × 2π dn
dt≈

kekΦ i
2

2π - Bn - Tload （5-76）

为了简单起见， 将所有铁耗都集中在定子 （电压方程中） 处理， 在运动方程中忽

略铁耗的影响。 认为磁路的饱和程度恒定不变， 或者干脆忽略掉 （即令 Lae = 常数、
kΦ = 常数）。

对于这样的二阶系统， 其输入电压与负载转矩扰动的动态分析是相当简单的。
动生电动势 Erot可以看成是一个附加的可变电阻压降 （kekΦni）， 见式 （5-75）。
转矩本质上与电流二次方成正比， 当电压给定时， 跟电压的二次方成正比。
为了调节转矩， 需要使用调压器。
起动时 （n = 0）， 电动机可以表示为一个小电阻 Rae + Rcore 加一个电感 Lae。 因此，

电动机起动时的电路是强感性的。
另一方面， 在高速时， 由于动生电动势 Erot很大， 由式 （5-75） 可见， 电动机的等

效电路具有强电阻性的特点。
因此， 电动机的等效电路比较简单， 由一个相对恒定的等效电感 Lae和一个随着速

度升高而显著增大的电阻 Ren = （Rae + Rcore + kekΦn） 构成， 如图 5-13 所示。
有一种典型的交流调压器 （也可以用作电源开关）， 只需将两个晶闸管反向并联在

一起。 如果将其做成单个双向电力开关器件的形式， 那就是所谓的双向可控硅 （ TRI-
AC）， 如图 5-14 所示。

双向可控硅是在晶闸管的门极上施加短暂的电阻性电流脉冲来开通的。 当负载电

流自然衰减到零时， 晶闸管就会断开。 在电压反极性以后， 则由另一个反并联的晶闸
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管来负责导通。 随着触发角 α （相对于电压波形的过零点） 的增大， 平均电压会降低。
不过， 平均电压也与电动机的等效电阻有关， 该电阻随速度的升高而增大。

图 5-14 双向可控硅调压器及其电流

下面分别考虑电压的两个极性， 如图 5-14 所示。
供电电压 v（ t） 与电阻压降 Re（n） i 的差值等于电动机电感 Lae上的压降：

vLae
（ t） = Lae

di
dt = v（ t） - Re（n） i （5-77）

∫π+α 2

α1

vLae
（ t）dt = 0 （5-78）

当图 5-14 中的面积 A1 和 A2 相等时， 电流衰减到零。
显然， 通用电动机的电流是在电压改变极性之后再延迟 α2 角才衰减到零的。 但这

个延迟角是随着速度的升高而减小的， 这是因为随着速度的升高， 动生电动势增大，
电路的电阻性变得越来越强。

具体又分 α2 > α1 和 α2 < α1 两种情况。 在前一种情况下， 电流是连续的， 第二种情

况的电流则是断续的。
通常， 触发角 α1 必须大于等效电路的位移功率因数角 φ1 ， 以确保双向晶闸管能够

对基波输出电压进行有效的控制。
也就是说， 在低速时， α1 应该较大， 以降低电压基波， 并且 α1 应随着速度的升高

而减小。 不过， 由于输入的正弦波电压仅有部分得到利用， 因此输出电压中包含着大

量的谐波。 此外， 电动机的 （输入） 电流中也有谐波， 如图 5-15 所示。 因此输入侧需

要使用电力滤波器。
当速度恒定、 触发角 α1 给定时， 式 （5-77） 有解析解：

i = Ae - Re（n）
Lae

t + Bsin（ω1 t - φ1 ）；B = V × 2
R2

e （n） + ω2
1L

2
ae

；φ1 = tan - 1 ω1Lae

Re（n） （5-79）
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图 5-15 低速和高速下的输出

电压和电流波形

在 ω1 t = α1 时， i = 0， 因此：

A = - Bsin（α1 - φ1 ）e
R e（n）α1

L aeω1 < 0 （5-80）
所以， 取 α1 > φ1 可以确保在电压极性

为正时， 所产生的电流主要为正向的正弦

波电流。
利用式 （5-78）， 可以求取电压极性变

负以后电流衰减到零的角度 α2 。 求解的是

一个非线性方程， 可以用数值方法求取 α2

的解答。
显然， 输出电压的基波 V1out 跟 （ π / 2-

α1 ） 或 （1- sinα1 ） 之间是非线性的关系。
为了克服上述的非线性困难， 必须使用鲁棒性好的速度控制器。
图 5-16 所示为通用电动机的一个通用控制系统。

图 5-16 通用电动机的通用控制系统

要进行闭环控制， 必须使用速度观测器。 在要求不高的场合， 一个较好的选择是，
对 α∗

1 （ω∗
r ） 进行速度变化率受限的前馈开环控制， 从而避免了使用速度观测器和速度

闭环控制。
请注意： 尽管无刷传动已经涌现， 但由于通用电动机传动成本低的优势， 确保了

其在某些小功率家用电器及手持电动工具场合的市场地位 （当然， 其运行寿命有限是

一个不足之处）。 更多的细节请参考文献 [6]。

5. 11 小结

① 对可控整流器 （也称移相整流器） 的各种基本结构 （包括电源侧零电感、 非零

电感等） 在直流有刷电动机的恒速运行中的具体应用进行了介绍和分析。
② 单相和三相全控整流器可提供双向功率流向、 正向输出电流以及正向和反向的

平均输出电压。 因此， 只有当磁场电流的方向可以改变时， 才能使动生电动势变负，
从而可以在正向速度下进行再生制动。

③ 三相有环流的双重整流器可提供四象限的运行能力， 并避免电流断续模式， 但
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代价是 2 个整流器中有 1 个将过载， 且需要 12 个 PES。
④ 电源侧电感将在换相过程中产生一个重叠期， 导致整流器的输出电压上出现一

个类似电阻性的电压降落。
⑤ 在移相整流器中， 功率因数随着直流输出电压的降低而降低。 强迫换相或其他

复杂结构 （用于大功率） 可以解决这个问题[3-6] 。
⑥ 所有的可控整流器都会在交流电源中产生电流谐波和电压切痕， 因而需要特殊

的输入滤波器来将它们降低到可接受的标准水平。

5. 12 习题

5. 1 如图 5-17 所示， 一个中点控制的三相整流器 （三相半波可控整流器） 给一

个由电阻 Rs 和电感 Ls 构成的负载供电。 交流电源相电压有效值为 120V， Rs = 10Ω， 变

压器的变比 K = w1 / w2 = 2。 对于 Ls = 0 和 Ls = ∞ 两种情况， 请确定：
① 当触发角为 α1 = π / 3 时， 求变压器二次以及整流器输出的电压和电流波形；
② 输出电压和电流的平均值；
③ 变压器一次电流的波形。

图 5-17 中点控制的三相整流器

5. 2 一台直流串励电动机由一个带续流二极管的单相半控整流器供电， 如图 5-18
所示。 请绘出电动机电流断续和电流连续两种模式下的动生电动势 eg 和电动机端电压

Va 的波形。
5. 3 对于习题 5. 2， 在不考虑磁路饱和且速度恒定时， 求电流连续模式和电流断

续模式两种情况下的电枢电流解析表达式。 求能使电流连续的最小电感 La 应满足的条

件。 确定电流连续时的平均输出电压表达式。
5. 4 一个由功率晶体管构成的单相全控变换器[7] 采用正弦波脉宽调制技术来控

制， 所用的三角载波在每半个工频周期内有 n 个脉冲， 如图 5-19 所示。 求平均输出电

压、 电流谐波、 功率因数 PF、 位移功率因数 DF 以及电流谐波因数 HF 的表达式。
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图 5-18 由单相半控变换器供电的直流串励电动机

图 5-19 单相全控变换器的 PWM 控制

5. 13 参考文献
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第 6 章 斩波控制的直流有刷电动机传动

6. 1 引言

直流斩波器是一种强迫换流的 DC- DC 电力电子变换器 （ PEC）。 在直流有刷电动

机传动中， 可利用直流斩波器来控制电枢电压。 给直流斩波器供电的直流电源主要有

两种， 一种是电池， 另一种是带输出滤波器的二极管整流器， 后者在城市电动交通工

具和小功率的直流有刷电动机传动中极为常见。 直流斩波器使用的开关器件主要有晶

闸管、 双极型功率晶体管、 MOSFET 和 IGBT 等。
直流斩波器的基本结构配置如表 6-1 所示， 它们可划分为单象限运行、 两象限运

行及四象限运行等三种。

表 6-1 用于直流有刷电动机传动的单相斩波器的结构配置

类型 斩波器结构 ea - Ia 特性 原  理

第 1 象限

（降压）
斩波器

a）

 （1） S1 导通时， Va = V0

 （2） S1 断开、 D1 导通时， Va = 0

第 2 象限

再生

（升压）
斩波器 b）

 （1） S2 导通时， Va = 0

 （2） S2 断开、 D2 导通时， Va = V0

两象限

斩波器

c）

 （1） S1 或 D2 导通时， Va = e0

 （2） S2 或 D1 导通时， Va = 0

 （3） S1 或 D1 导通时， ia > 0

 （4） S2 或 D2 导通时， ia < 0

两象限

斩波器

d）

 （1） S1 和 S2 导通时， Va = + V0

 （2） S1 和 S2 断开、 且 D1 和 D2

导通时， Va = - V0



（续）

类型 斩波器结构 ea - Ia 特性 原  理

四象限

斩波器

e）

 （1） S4 通、 S3 断， 由 S1 和 S2 运

行时， Va ≥0， ia ———可反向

 （2） S2 通、 S1 断， 由 S3 和 S4 运

行时， Va ≤0， ia ———可反向

表 6-1a 所示为第 1 象限斩波器， 结合图 6-1 可见， 其运行原理是这样的： 在 ton期

间， 主开关 （PES） S1 导通， 供电电压接通到负载上； 在 toff期间， 主开关 S1 断开， 负

载电流经续流二极管 D1 续流。 输出电压 ea 的波形如图 6-1 所示。

图 6-1 第 1 象限斩波器的运行

a） 电流连续模式 b） 电流断续模式

在电流连续时， 平均电压 Vav为

Vav = V0 ·
ton

T ≤V0 （6-1）

也就是说， 这是一个降压型斩波器。
为了改善输入滤波器的运行性能， 并降低电流断续模式运行的可能性 （ 见

图 6-1b）， 常采用定频控制 （即保持 T 为常数）。
电动机的速度恒定时， 电压方程为

V0 = Ra·ia + La·
dia

dt + eg；eg = Ke·λp·n （0≤t≤ton） （6-2）

0 = Ra·ia + La·
dia

dt + eg  （ ton≤t≤t1 ） （6-3）

式中， 在电流断续模式时， t1 < T， 且稳态下的 ia（ t1 ） = ia（0） = 0； 在电流连续模式

时， t1 = T， 且稳态下的 ia（T） = ia（0）≠0。
若为直流有刷串励电动机， 则有

eg = Kei ·ia·n + Krem·n （6-4）
式中， Krem表示剩磁磁链， 并认为电动机的磁路是线性的。
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在电流断续模式下， 只需注意到在电动机电流为零的那一段时间里， 电动机的端

电压等于电动势 eg， 就可以计算出斩波器的平均输出电压 （ 即电动机的平均端电

压）， 即

Vav = V0

ton

T + eg·
T - t1

T ； t1 ≤T （6-5）

由式 （6-2） ～ 式 （6-3） 可得输出电流的表达式为

ia = A·e - t·
Ra
La +

V0 - eg

Ra
 （0≤t≤ton） （6-6）

i′a = A′·e - （ t - ton）·
Ra
La -

eg

Ra
 （ ton≤t≤t1 ） （6-7）

电流的连续性条件为

ia（ ton） = i′a（ ton） （6-8）
平均输出电流 iav为

iav = 1
T ∫t  on

0
iadt + ∫t 1

ton
i′adt（ ） （6-9）

表 6-1b 所示为第 2 象限斩波器， 在 S2 导通期间， 直流电动机的动生电动势 eg 将

导致电感 La 中的电流 （沿负方向） 上升， 即

Ra·（ - ia） + La·
d（ - ia）

dt = eg  （0≤t≤ton）； ia（0） = ia0 （6-10）

当 S2 断开时， 只要 V0 < Va， 储存在电感器中的能量就会被送回电源， 即

eg - V0 = Ra·（ - i′a） + La·
d（ - i′a）

dt  （ ton≤t≤T） （6-11）

相应的解为

ia = -
eg

Ra
+ B·e - t·

Ra
La + ia0 （6-12）

i′a = +
V0 - eg

Ra
+ B′·e - （ t - ton）·

Ra
La （6-13）

边界条件为

ia（ ton） = i′a（ ton），ia（0） = ia0 ，i′a（T） = ia0 （6-14）

图 6-2 第 2 象限斩波器的运行

可见， 即使在 eg < V0 的情况下， 由于将电感

器 La 作为能量的转存器， 也能将能量从直流有

刷电动机回送到电源， 如图 6-2 所示。
表 6-1c、 d 中的两象限斩波器是由一个第 1

象限斩波器和一个第 2 象限斩波器组合而成的。
最后， 将 2 个两象限斩波器组合起来， 又可以构

成四象限斩波器。
由于斩波器是一个通断开关， 因此电源的电

流是斩断的， 如图 6-3 所示。 这使得所需的峰值
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图 6-3 电源侧的电流波形

a） 第 1 象限运行 b） 第 2 象限运行

功率很高。 此外， 图 6-3 这样的供

电电流中有很多谐波， 会引起电压

波动， 并产生信号干扰。
利用图 6-4 所示的 LC 输入滤

波器， 给纹波电流提供一个通路，
可以 （近似地） 仅从电源侧吸取平

均电流。
根据图 6-4b， 电源中的第 n 次

谐波电流 in 为

in =
Xc / n

（nXL -XC / n）Isn =
Isn

（nfch / fr）
2 -1

（6-15）
其中， fch 为斩波频率 （ fch = 1/ T）； fr

为滤波器的谐振频率 fr = 1/ （2π LC）。
为了避免谐振， 应使 fch≥（2 - 3） fr 。

针对表 6-1 中的各种斩波器电路结构， 下面用数值实例与理论分析相结合的方法，
来让读者快速理解和掌握相关知识。

图 6-4 具有 LC 输入滤波器的第 1 象限斩波器

a） 基本电路 b） 第 n 次谐波的等效电路

6. 2 第 1 象限 （降压） 斩波器

一台永磁体励磁的直流有刷电动机， 数据为 Ra = 1Ω， Keλp = 0. 055Wb / （ r / min），
由表 6-1a 所示的一个第 1 象限斩波器供电， 供电电源的直流电压为 120V， 电枢电流恒

定为 10A （理想情况）。
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请确定：
a. 速度在 0 到最大速度之间变化时， 对应的占空比 α 的范围；
b. 速度范围。
解答：
a. 平均输出电压 Va 为

Va = V0 ·α = 120α （6-16）
当转子静止时， n = 0， 此时 Va（V） 有

（Va） n = 0 = Ra ia = 1 × 10 = 10
因此：

αmin =
（Va） n = 0

V0
= 10

120 = 1
12 （6-17）

最大速度时， 电压为 120V （α = 1）。 因此， α 的变化范围为 1 / 12 ～ 1。
b. 最大速度 nmax（r / min） 时的电压方程为

Vamax
= RaIa + Keλpnmax （6-18）

nmax = 120 - 1 × 10
0. 055 = 2000 （6-19）

因此， 速度范围是 0 ～ 2000r / min。
c. 对于前述的直流有刷电动机及斩波器， 当 α = 0. 3、 转速 n = 1600r / min、 电感

La = 5mH 时， 求电动机电流的实际波形、 平均值、 电压的平均值 （设斩波频率为 fch =
50Hz）。 当 ton保持为以上数值不变时， 求电流连续模式与电流断续模式分界处的斩波

频率。
解答：
首先， 根据电枢电流表达式 （6-6） ～ 式 （6. 7）， 求 fch = 50Hz 时的电枢电流。
导通时长 ton（ms） 为

ton = 1
fch

·α = 0. 3
50 = 6 × 10 - 3 s = 6 （6-20）

T = 1
fch

= 1
50 = 0. 02s = 20ms

ia = A·e - t 1
5 × 10 - 3 + 120 - 0. 055 × 1600

1 = A·e - 200t + 32

i′a = A′·e - 200（ t - 6 × 10 - 3） - 88
1 （6-21）

假定电流不连续， 则：
（ ia） t = 0 = 0；A = - 32 （6-22）

另外：
（ i′a） ton

= （ ia） ton
；A′ - 88 = 32（1 - e - 200 × 6 × 10 - 3

） = 22. 36
A′ = 110. 36 （6-23）

在 t = t1 时， 电流 i′a变为零：
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A′e - 200（ t1 - 6 × 10 - 3） - 88 = 0；110. 36 × e - 200（ t1 - 6 × 10 - 3） - 88 = 0
t1 = 7. 132 × 10 - 3 s < T = 20ms （6-24）

可见， 电流确实是不连续的， 如图 6-5 所示。
平均电流 iav（A） 为

iav = 1
T ∫t on

0
iadt + ∫t 1

ton
i′adt[ ]

= 1
2 × 10 -2 32∫6 ×10 -3

0
（1 - e -200t）dt + ∫7. 132 ×10 -3

6 ×10 -3
（110. 36 × e -200（ t -6 ×10 -3） - 88）dt[ ]

= 7. 8452
（6-25）

图 6-5 电流不连续

电流断续模式与连续模式的临界斩波频率 f ′chHz 可由以

下条件得到：

t1 = Tc = 7. 132 × 10 - 3 ； f ′ch = 1
Tc

= 1
7. 132 × 10 - 3 = 140. 2

（6-26）
此时， α 为

αc =
ton

Tc
= 6 × 10 - 3

7. 132 × 10 - 3 = 0. 8412 （6-27）

当电流不连续时， 根据式 （6-5）， 电动机的平均端电压 Vav（V） 为

Vav = V0

ton

T + eg

（T - t1 ）
T = 120 × 0. 3 + 88 × 20 - 7. 132

20
= 40 + 56. 619 = 96. 619

（6-28）

图 6-6 第 2 象限升压斩波器

6. 3 第 2 象限 （升压） 斩波器： 用于发电制动

一台永磁体励磁的直流有刷电动机， 使用表 6-1b 所示的一个第 2 象限斩波器来进

行再生制动。

电动机数据为 Ra = 1Ω， La = 20mH，
eg = 80V （在某个速度下）。 供电直流电压

V0 为 120V， ton = 5 × 10 - 3 s， 如图 6-6 所示。
请确定：
a. 电流临界连续时的电动机电流波形。
b. 相应的电源侧电流波形。
c. 所产生的最大平均功率。
解答：
a. 当电流临界连续时， 电动机电流及

电源侧的波形分别如图 6-2 和图 6-3 所示
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（其中 ia0 = 0）：

ia = -
eg

Ra
+ B·e - t

Ra
La  （0 < t < ton） （6-29）

i′a =
V0 - eg

Ra
+ B′·e - （ t - ton）

Ra
La  （ ton < t < T） （6-30）

边界条件为

（ ia） t = 0 = 0；（ ia） t = ton
= （ i′a） t = ton

；（ i′a） t = T = 0 （6-31）
其中 B、 B′和 T（s） 是未知数， 可求得为

B =
eg

Ra
= 80

1 = 80 （6-32）

80 × e - 5 × 10 - 3 × 50 - 80 = （120 - 80）
1 + B′；B′ = - 57. 696 （6-33）

40 - 57. 696 × e - T - ton（ ）× 50 = 0；T - ton = 7. 326 × 10 - 3

T = （7. 326 + 5） × 10 - 3 = 12. 326 × 10 - 3 （6-34）
b. 电源侧的电流就是以上的 i′a。
需要注意的是， 电源侧的电流出现在 S1 断开期间， 并且是负的， 这说明处于再生

发电的运行状态。
c. 电源侧的平均电流 i′av（A） 为

 i′av =
1
T ∫T

ton
i′adt = 1

T
V0 - eg

Ra
（T - ton） -

La

Ra
B′（e -（T-ton）

Ra
La - 1）[ ]

= 1
12. 326 × 10 -3

40
1 × 7. 326 × 10 -3 + 20 × 10 -3 × 57. 696 × （e -7. 326 ×10 -3×50 - 1）[ ]

= - 4. 938 （6-35）
最大平均功率 Pav（W） 为

Pav = - i′av·Va = 4. 938 × 120 = 592. 56 （6-36）

6. 4 两象限斩波器

考虑图 6-7 所示的一个两象限斩波器， 给一台他励直流有刷电动机供电。 设负载

电流在 Imax > 0 和 Imin < 0 之间变化。
请确定：
a. 当负载电流在 Imax > 0 和 Imin < 0 （其中 Imax > | Imin | ） 之间变化时， 电压和电流

的波形。
b. 对于以上情况， 推导二极管 D1 和 D2 导通的时间 td1和 td2的表达式。
解答：
a. 先绘制负载电流从正最大变化到负最大的波形， 如图 6-8 所示。 4 个开关 T1 、

T2 、 D1 、 D2 的导通顺序及导通时间区间分别为
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图 6-7 一台两象限斩波器给他励

直流有刷电动机供电

   
图 6-8 直流电动机由两象限斩波

器供电时电流和电压的波形

T1 ：td2 < t < tc

D1 ：tc < t < td1

T2 ：td1 < t < T
D2 ：0 < t < td2

 

 

 

 
  

 
 

（6-37）

b. 电流满足的方程为

V0 - eg = Ra ia + La

dia

dt  （0 < t < tc） （6-38）

- eg = Ra i′a + La

di′a
dt  （ tc < t < T） （6-39）

其解为

ia =
V0 - eg

Ra
+ A·e - t

Ra
La  （0 < t≤tc） （6-40）

i′a = -
eg

Ra
+ A′·e - （ t - tc）

Ra
La  （ tc < t≤T） （6-41）

相应的边界条件为 ia（0） = Imin、 i′a（T） = Imin、 ia（ tc） = i′a（ tc） = Imax。
可求得未知数 A、 A′及 tc 为

A = Imin -
V0 - eg

Ra
（6-42）

A′ = Imax +
eg

Ra
（6-43）

T - tc = -
La

Ra
·ln A′ -

V0

Ra

 

 
 

 

 
 / A[ ] （6-44）

用一台具体的直流有刷电动机来考虑 td1和 td2的计算， 数据如下： V0 = 120V， Ra =
1Ω， La = 5mH， eg = 80V， Imax = 5A， Imin = - 2A， 斩波频率 fch = 0. 5kHz。 求：

a. 比值 tc / T = αon。
b. 4 个开关的导通时长。
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解答：
a. 由上面推得的式 （6-42） ～ 式 （6-44）， 可算得常数 A（A）、 A′（A）、 tc（s） 为

A = Imin -
V0 - eg

Ra
= - 2 - 120 - 80

1 = - 42 （6-45）

A′ = Imax +
eg

Ra
= 5 + 80

1 = 85 （6-46）

T = 1
fch

= 1
500s = 0. 002s = 2ms （6-47）

T - tc = -
La

Ra
·ln A′ -

V0

Ra

 

 
 

 

 
 / A[ ]

= - 5·10 - 3

1 ·ln 85 - 120
1

 
 
 

 
 
 / （ - 42）[ ] = 0. 9116·10 - 3

tc = 2·10 - 3 - 0. 5116 × 10 - 3 = 1. 0884 × 10 - 3

（6-48）

b. D2 的导通时长 td2 （s） 对应于 ia = 0， 即

V0 - eg

Ra
+ A·e - td2

Ra
La = 0

td2 = -
La

Ra
·ln

V0 - eg

- A·Ra
[ ] = - 5 × 10 - 3

1 ln 120 - 80
- （ - 42） × 1

 
 
 

 
 
 = 0. 2439 × 10 - 3 （6-49）

因此， 主开关 T1 导通的时长 （s） 为

tc - td2 = （1. 0884 - 0. 2439） × 10 - 3 = 0. 84445 × 10 - 3 （6-50）
为了计算二极管 D1 导通的时长 （s）， 应用 i′a（ td1 ） = 0 的条件：

- eg

Ra
+ A′·e - （ td1 - tc） 

Ra
La = 0 （6-51）

td1 - tc = -
La

Ra
·ln

eg

A′·Ra
[ ] = - 5 × 10 - 3

1 ln 80
85 × 1
 
 
 

 
 
 = 0. 303 × 10 - 3 （6-52）

因此， 二极管 D1 导通 0. 303ms。 最后可得静态开关 T2 导通的时长 （s） 为

T - td1 = 2 - 1. 0884 - 0. 303（ ） × 10 - 3 = 0. 6084 × 10 - 3 （6-53）
注意： 由上可见， 两象限运行的斩波器是占空比控制 （ tc / T 控制） 的一种变形，

其主开关 T1 和 T2 驱动信号的持续时间分别是 tc 和 T - tc， 但它们实际的导通时间要比

这个短， 短的这部分时间分别由二极管 D2 和 D1 来导通。 两象限斩波器的优点在于能

够自然 （连续） 地在电动和发电状态之间进行切换。

6. 5 四象限斩波器

一台他励直流有刷电动机， 由表 6-1e 所示的四象限斩波器供电。 请绘出在第 3 象

限和第 4 象限运行时的电压和电流波形。
解答：
四象限斩波器的基本电路如图 6-9 所示。
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图 6-9 由四象限斩波器供电的直流有刷电动机

如果 T4 始终导通， 那么如前文所述， T1 —D1 和 T2 —D2 将分别提供第 1 象限和第 2
象限的运行。 如果 T2 始终导通， 那么 T3 —D3 和 T4 —D4 将分别提供第 3 和第 4 象限的

运行， 如图 6-10 所示。 所以， 我们实际上是有 2 个两象限斩波器在轮流工作。

图 6-10 由四象限斩波器供电的直流有刷电动机

a） 第 3 象限： iav < 0， Vav < 0 b） 第 4 象限： iav > 0， Vav < 0

不过， 在 4 个主开关中， 仅有 2 个开关在不停地以频率 fch开通和关断， 而第 3 个

开关是始终导通的， 第 4 个开关是始终断开的。
四象限运行是要求快速响应的可逆调速传动特别需要的一个功能。
不难理解， 这个方案也可能出现电流断续模式， 但可以通过增大开关频率 fch或在

电动机上串联一个电感来避免。
设有一台他励直流有刷电动机， 由四象限斩波器供电， 在第 3 象限做电动运行

（反向运动）。 主要数据为额定电压 V0 = 120V， Ra = 0. 5Ω， La = 2. 5mH， 额定电流 Ian =
20A， 额定速度 nn = 3000r / min。

a. 计算额定动生电动势 eg 以及额定电磁转矩 Te。
b. 当 n = - 1200r / min、 且具有额定平均电流 （ iav = - Ian ） 时， 求平均电压 Vav、

tc / T = αon、 电动机电流的最大值 Imax和最小值 Imin。 假定开关频率为 1kHz。
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解答：
a. 稳态时的电动机电压方程为

Vav = Ra ia + eg （6-54）
因为额定值为 Vav = V0 = 120V、 ia = ian = 20A， 所以 egn（V）、 keλp（Wb） 和Te（Nm）为

egn = Keλpnn = Vav - Ra ia = 120 - 20 × 0. 5 = 110 （6-55）

Keλp =
egn

nn
= 110

3000 / 60 = 2. 2 （6-56）

Te =
Keλp

2π Ian = 2. 2
2π × 20 = 7

b. 第 3 象限运行时的电动机电压方程 Vav（V） 为

Vav = Ra ia + eg = 0. 5 × （ - 20） + 2. 2 × （ - 1200 / 60） = - 54 （6-57）
如图 6-10a 所示， T3 的导通时长 tc （s） 为

tc

T =
Vav

- V0
= - 54

- 120 = 0. 45 （6-58）

tc = T·0. 45 = 1
fch

× 0. 45 = 1
103 × 0. 45 = 0. 45 × 10 - 3 （6-59）

根据式 （6-40） ～ 式 （6-41）， 如图 6-10a 所示的电动机电流变化可描述为

ia =
V′0 - eg

Ra
+ A·e - t

Ra
La  （0 < t≤tc） （6-60）

i′a = -
eg

Ra
+ A′·e - （ t - tc）

Ra
La  （ tc < t≤T） （6-61）

由电流连续性条件 ia（ tc） = i′a（ tc） 可得：

tc = -
La

Ra
·ln A′ -

V′0
Ra

 

 
 

 

 
 / A[ ] （6-62）

由平均电流表达式得到第二个约束条件：

iav = 1
T ∫t c

0
iadt + ∫T

tc
i′adt[ ]

= 1
T

V′0 - eg

Ra
tc -

eg

Ra
（ t - tc） +

La

Ra
（1 - e - tc

Ra
La ）A + A′ 1 - e - （T - tc）

Ra
La（ ）[ ]{ }

（6-63）
根据式 （6-62） 和式 （6-63）， 有：

A′ -
V′0
Ra

 

 
 

 

 
 / A = e - tc

Ra
La ；

V′0 = - V0 ；eg = Keλpn = 2. 2 × （ - 20） = - 44

A′ + （ - 120）
0. 5

 
 
 

 
 
 / A = e - 0. 45 × 10 - 3 0. 5

2. 5 × 10 - 3 = 0. 914 （6-64）

- 20 = 103 × - 120 - （ - 44）
0. 5 × 0. 45 × 10 - 3 - （ - 44）

0. 5 × 0. 55 × 10 - 3{
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+ 2. 5 × 10 - 3

0. 5 1 - e - 0. 45 × 10 - 3 0. 5
2. 5 × 10 - 3（ ）A + A′ 1 - e - 0. 55 × 10 - 3 0. 5

2. 5 × 10 - 3（ ）[ ]} （6-65）

- 20 = - 20 + 0. 43A + 0. 5205A′ （6-66）
0. 43A + 0. 5205A′ = 0 （6-67）
A′ + 240 = 0. 914A （6-68）

A = 137. 62；A′ = - 113. 92 （6-69）
现在由 Imin = ia（0） 来计算 Imin（A）：

Imin = A +
V′0 - eg

Ra
= 137. 92 + - 120 - （ - 44）

0. 5 = - 15. 08 （6-70）

由 Imax = i′a（ tc） 来计算 Imax（A）：

Imax = A′ -
eg

Ra
= - 113. 92 + - （ - 44）

0. 5 = - 25. 92 （6-71）

6. 6 输入滤波器

一个带 LC 输入滤波器的第 1 象限斩波器， 给一台永磁体励磁的直流有刷电动机供

电， 在恒定电流下起动。
a. 证明： 斩波器电流 ich中的纹波电流有效值在占空比 α = 0. 5 时最大。
b. 在 fch = 400Hz、 Ia = 100A 时， 直流供电电流中， 允许的基波电流有效值为直流

电流的 10% 。 可供选用的电容器， 电容值为 1mF， 能够承受 5A 有效值的纹波电流。 请

设计滤波器的 L f 和 C f ， 要求保证 fch > 2fr 。
c. 对于 b 的情况， 计算供电电流中的直流电流、 第一次和第二次谐波电流的

大小。
解答：
a. 图 6-11 所示的斩波器所提供的电流 is 是宽度为 α 的方波电流。

图 6-11 带 LfCf 滤波器的第 1 象限斩波器

a） 基本电路 b） 斩波器的输入电流

斩波器输入电流的直流分量 Isdc、 有效值 Isrms、 纹波分量 Isripple分别为
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Isdc = Ia·α （6-72）

Isrms = ∫α

0
I2

a dα = Ia α （6-73）

Isripple = （ Ia α） 2 - （ Iaα） 2 = Ia （α - α2 ） （6-74）

最大纹波电流出现在
dIsripple

dα = 0 时， 由此可得 α = 0. 5。 滤波器应针对这个最坏的情

况进行设计。
b. 为了设计好滤波器， 需要先知道当 α = 0. 5 时斩波电流 is 中的谐波含量。 由于

is = Isdc + 4
π ×

Ia

2
sinωt

1 + sin3ωt
3 + sin5ωt

5 + … 
 
 

 
 
 （6-75）

其中 Isdc（A）、 （ is1
） rms（A）、 （ is3

） rms（A）、 （ is5
） rms（A） 分别为

Isdc = Ia × α = 100 × 1
2 = 50 （6-76）

（ is1
） rms = 4 × 100

π × 2 × 1 × 1
2

= 45. 1733 （6-77）

（ is3
） rms = 4 × 100

π × 2 × 3 × 1
2

= 15. 05 （6-78）

（ is5
） rms = 4 × 100

π × 2 × 5 × 1
2

= 9. 03  （6-79）

由于要求在输入电流中， 交流电流基波分量不超过直流输入电流的 10% ， 即 I1 =

Isdc × 10
100 = 50 × 10

100 = 5A。

根据式 （6-15）， 令 n = 1 可得：

I1 =
xC

xL - xC
·Is1

；5 =
xC

xL - xC
× 45 或 xL = 10xC （6-80）

此外， 电容器中的基波电流 IC1 （A） 为

IC1 =
xL

xL - xC
·Is1

=
10xC

10xC - xC
× 45 = 50 （6-81）

由于每个 1mF 的电容器可以承担 5A 的电流， 因此需要 10 个这样的电容器并联，
所以 C f = 10mF。 另外， 电抗 xL（Ω） 和电感 L f （H） 为

xL = 10xC = 10 × 1
2 × π × 400 × 10 × 10 - 3 = 0. 398 （6-82）

L f =
xL

2 × π × 400 = 0. 398
2 × π × 400 = 0. 15847 × 10 - 3 （6-83）

滤波器的谐振频率 fr （Hz） 为

fr = 1
2 × π L fC f

= 1
2 × π 0. 15847 × 10 - 3 × 10 - 2

= 127 （6-84）

斩波器的开关频率 fch与滤波器谐振频率 fr 的比值为
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fch / fr = 400 / 127 = 3. 15
c. 根据式 （6-15） ， 滤波以后的交流电流分量 I1 （ A） 、 I3 （ A） 和 I5 （ A） 分别为

I1 =
Is1

（ fch / fr ）
2 - 1

≈ 45
3. 152 - 1

= 5 （6-85）

I3 =
Is1

（3fch / fr ）
2 - 1

≈ 15
（3 × 3. 15） 2 - 1

= 0. 17 （6-86）

I5 =
Is1

（5fch / fr ）
2 - 1

≈ 9
（5 × 3. 15） 2 - 1

= 0. 036 （6-87）

可见， L fC f 滤波器显著降低了电源电流中的谐波。

6. 7 基于 MATLAB / Simulink 的数字仿真

本节介绍由四象限斩波器供电的直流电动机传动系统的仿真， 并给出仿真结果。
该电气传动系统的方框图如图 6-12 所示。

图 6-12 直流有刷电动机传动的方框图
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在图 6-12 中， 直流有刷电动机的模型集成在一个模块中。 点击该模块可以改变电

动机的参数。 点击后会出现一个对话框， 用户可以在其中修改电动机参数的缺省值。
该电动机模块提供了一个功能， 让用户可以给电动机电路添加一个额外的电感 （Ladd）。

仿真的驱动系统由 PI 速度控制器 （ Ki = 1， Ti = 0. 1） 、 PI 转矩控制器 （ Ki = 50，
Ti = 0. 0005） 以及电动机模块构成。 仿真的目的在于研究系统在起动、 负载扰动

（0. 2s 时） 、 空载速度反转 （0. 5s 时） 及另一个负载扰动 （0. 6s 时） 等情况下的

行为。
积分的步长 （缺省值为 10μs） 可以在 Simulink 的 Simulation （ 仿真） / Parameters

（参数） 菜单中修改。 斩波器的斩波频率为 20kHz， 斩波器模块的输入量为 tc / Te 比值。
若要查看以上各模块的结构， 请使用菜单 Options （选项） / Unmask （打开封装） 打

开相应模块的封装。 每个封装好的模块都有一个简短的描述， 可使用菜单 inputs （输

入） / outputs （输出） / parameters （参数） 来查看。
本仿真所用的电动机参数为 Vdc = 120V， In = 20A， nn = 3000r / min， Rs = 0. 5Ω，

La = 0. 0025H， J = 0. 001kgm2 ， Keλp = 2. 2Wb。
如图 6-13 ～ 图 6-16 所示分别为速度 （见图 6-13）、 转矩 （见图 6-14） 的响应曲

线， 以及电流 （见图 6-15）、 电压 （见图 6-16） 的波形曲线。 这些曲线在时间上可分

为起动过程、 在 0. 2s 时加载 8Nm、 在 0. 5s 时空载反转， 以及在 0. 6s 时再次加载-8Nm
等几个阶段。

图 6-13 速度动态响应曲线

图 6-14 转矩响应曲线

由于开关频率相当高 （20kHz）， 加之永磁直流有刷电动机的电气时间常数也仅有

5ms， 因此， 这个四象限传动的响应非常快， 电流的谐波也相当低。
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图 6-15 电流波形 （ ia ）

图 6-16 电压波形 （Va ）

6. 8 小结

① 本章介绍了单象限、 两象限、 四象限斩波器的基波结构及其驱动直流有刷电动

机恒速运行的相关知识。
② 在本章有关斩波器电路的各种分析中， 认为 PES 是理想的， 即能够实现瞬时硬

换流 （开关）。
③ 本章没有涉及谐振 dc- dc 变换器的内容， 感兴趣的读者请参考文献 [1]。
④ 斩波器跟整流器一样， 也有开关电流连续模式和断续模式的问题。
⑤ 低电压、 低电动机电感、 低开关频率 （晶闸管） 会导致电流断续。 在电流断续

模式下， 输出电压与开关通 / 断时间比值间的依赖关系会导致控制失灵。 增大开关频率

或串联一个电感可解决这一问题。
⑥ 输入电流中存在着谐波， 因此需要用输入滤波器来将谐波降低到可接受的

程度。
⑦ 由于电动机的电流存在脉动， 因此必须留意电枢铜耗的计算。 另外， 对于某些

应用来讲， 还要注意到斩波供电最终引起的电动机性能的降低。
⑧ 本章对斩波器供电的直流电动机恒速运行的分析， 还有必要扩展到闭环控制，

以实现调速传动。 这将是第 7 章的任务 （尽管在第 6. 7 节的 MATLAB 仿真中已经涉及

了闭环和调速的内容）。
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6. 9 习题

6. 1 图 6-17 所示为一个第 1 象限降压型斩波器 （Buck 变换器）。

图 6-17 降压斩波器 （Buck 变换器）

a. 简述电路的工作原理， 绘出电流连续模式

下的电感电压和电流波形；
b. 设开关为理想的无损耗开关， 在电阻性负

载下， 推导输出电压和电流与占空比 α 的函数关

系表达式。
6. 2 在习题 6. 1 中， 求电流连续模式与电流

断续模式临界点的 α， 以及电流断续模式的平均

输出电压。 绘出电流连续模式与电流断续模式两

种情况下的平均输出电压与平均输出电流之间的

关系曲线。
6. 3 对于图 6-18 所示的第 1 象限升压斩波器 （ Boost 变换器）， 将各开关元件看

成理想元件， 请确定：
a. 电流连续模式下的电压和电流波形；
b. 电流连续模式和电流断续模式的边界；
c. 电流连续模式下的输出电压纹波。

图 6-18 升压斩波器 （Boost 变换器）

6. 4 如图 6-19 所示， 一个四象限斩波器给

一台永磁直流有刷电动机供电， 采用双极性电压

开关器件进行 PWM 控制， 其中 （ TA + ， TB - ） 和

（TA - ， TB + ） 是同步控制 （ 互补导通） 的。 请

确定：
a. 控制电压 （调制信号） Vcon 为正时的电动

机电压和电流波形；
b. 控制电压 Vcon为负时的电动机电压和电流波形。

图 6-19 四象限斩波器给直流有刷电动机供电

6. 5 一台串励直流有刷电动机， 数据为 Lat = 20mH， Rat = 1Ω， 额定电压 Vn =
120V， 额定电流 Ian = 10A， 额定速度 nn = 1800r / min。 额定速度下剩磁感应的电压为
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egrem = 5V。 由第 1 象限降压斩波器在 120V 的直流电源电压下供电， α = 0. 3， fch = 50Hz，
速度为额定速度。 计算电枢电流波形、 平均电流、 平均电压。

6. 6 用 MATLAB / Simulink 或 PSpice 程序求解习题 6. 5。

6. 10 参考文献
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第 7 章 电气传动中的闭环运动控制

7. 1 引言

运动控制意味着对转矩、 转速或位置进行控制。 运动控制系统的特性可用精度、
响应快速性、 能量转换效率， 以及对参数失调、 转矩和转动惯量等扰动的抗扰性来描

述。 基于电动机以及电力电子变换器 （ PEC） 的运动控制可以用线性的或非线性的、
连续的或离散的控制系统理论及技术来进行分析与设计。 控制系统本身就是一门科学，
本书接下来将结合一些具体的应用实例， 由简单到复杂， 介绍几种在运动控制中有实

用价值的控制系统解决方案。
为了使介绍简化， 并覆盖永磁直流有刷电动机的控制， 我们将分析永磁有刷直流

电动机在各种运动控制系统中的应用。 永磁直流有刷电动机的特点是电气时间常数

te = L / R 小， 可为几个毫秒甚至更小； 其电枢电流 （转矩） 同永磁磁场是完全解耦的，
因为无论是在静止状态下还是在任何转速下， 其电枢磁场和永磁场都是正交的。

在后面的几章中将会介绍， 如果能够确保磁链定向的准确性， 并维持相应磁通的

幅值恒定， 那么交流电动机的矢量控制也是磁通与转矩解耦的。 因此， 交流电动机的

矢量控制跟直流有刷电动机的控制是类似的， 也就是说， 直流电动机中使用的各种运

动控制系统及方法具有很大的普遍性与适应性， 没有必要专门针对无刷电动机的闭环

控制再另写一章新的内容。
作为起步， 先用数值实例来介绍串联的线性运动控制。

7. 2 串联运动控制

典型的运动控制系统包括三个控制环， 一个用于转矩控制， 另一个用于速度控制，
最后一个用于位置控制， 如图 7-1 所示。 理想的做法是让系统具有独立的位置传感器

和速度传感器———速度传感器用于速度控制， 位置传感器用于位置控制。 但在实际上，
一般仅使用一个传感器———在位置控制的场合， 利用位置信息来估算速度。

永磁直流有刷电动机的方程为

V = Ri + L di
dt + λPMωr （7-1）

J
dωr

dt = Te - TL （7-2）

dθr

dt = ωr （7-3）



图 7-1 典型的串联运动控制

Te = λPMI （7-4）

7. 2. 1 转矩环

永磁直流有刷电动机的磁链 λPM是恒定的， 因此， 其转矩控制就意味着电枢电流的

控制 （忽略铁耗）。 电流的快速控制还可以提供快速的电流保护。 设计转矩环时， 要求

已知负载转矩 TL。 有一种做法是先令 TL 为常数， 在设计完成之后， 再研究负载转矩扰

动对转矩环稳定性的影响， 如有必要， 再增加适当的校正。
根据式 （7-1） ～ 式 （7-4）， 并参考式 （4-43）， 在恒定负载转矩 （或零负载转矩）

下， 永磁直流有刷电动机的电流—电压传递函数为

HV（ s） = i（ s）
V（ s） =

stem

（ s2
temte + stem + 1）R

（7-5）

其中：

tem = JR
λ2

PM

（7-6）

为电动机的机电时间常数。
超音频斩波器的延迟可以忽略不计， 因此可以建模为一个增益 Kc。 电动机的转矩

常数为 KT = Te / I = λPM， 电流传感器的放大倍数为 K i 。
典型的转矩控制采用 PI 控制器， 其增益为 Ksi ， 时间常数为 tsi 。 转矩环的方框图如

图 7-2 所示。 根据线性控制系统理论， PI 控制器有大量的设计方法[1] ， 包括连续的设

计方法和离散的设计方法。

图 7-2 采用 PI 控制器的永磁直流有刷电动机转矩环

针对图 7-2 的系统， 下面应用其开环传递函数 A（ s） 的截止频率 ωc 和相位裕度 φc

限制来进行分析设计。
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A（ s） =
Ksi （1 + stsi ）

stsiR
KCKTKIstem

s2
temte + stem + 1

（7-7）

截止频率 ωc 的值应该取得比较高 （高达 1 ～ 2kHz）， 以提供快速的转矩 （电流）
控制。

现在以具体的数值实例来说明转矩 PI 控制器参数的设计。 设有一台永磁直流有刷

电动机， 参数为 Vn = 110V， Pn = 2kW， nn = 1800r / min， R = 1Ω， L = 20mH， KT =
1. 1Nm / A， tem = 0. 1s， KC = 25V / V， KI = 0. 5V / A， 截止频率 fc = 500Hz， 相位裕

度φc = 47°。
由于截止角频率 ωc = 2πfc， 根据式 （7-7）， A（ s） 的相位裕度 φc 为

φc = 180° + Arg A（ jωc）[ ] = 180° + tan - 1 （ωctsi ） - tan - 1 ωctem

1 - ωc
2
temte

 

 
 

 

 
 （7-8）

因此：

tan - 1 （ωctsi ） = - 180° + 47° + tan - 1 2π × 500 × 0. 1
1 - （2π × 500） 2 × 0. 1 × 0. 02

= 46° （7-9）

因此 tsi （ms）：

tsi = tan × 46°
2π × 500 = 0. 3075 （7-10）

利用以下的已知条件， 可以求转矩控制器的增益 Ksi ：
A（ jωc） = 1 （7-11）

最后得：

Ksi = 0. 3075 × 10 - 3 × 1
25 × 1. 1 × 0. 5 × 0. 1 × （103 × π × 0. 1） 2 + （1 - 106 × π2 × 0. 1 × 0. 01） 2

1 + 0. 9652 = 2. 205

（7-12）

7. 2. 2 速度环

有大量的应用需要进行速度控制。 在这种场合， 仍要保留转矩环， 以限制电流、
加快响应速度、 降低电流环的增益。 图 7-3 所示为包含转矩 （电流） 环的速度控制系

统的方框图。

图 7-3 带转矩 （电流） 内环的速度控制

假定转矩环已按上面的方法设计妥当， 这里仅讨论速度环的设计。 图 7-3 所示的

911第 7 章 电气传动中的闭环运动控制  



方框图可以重构为如图 7-4， 其中 Kω 是速度传感器的增益。

图 7-4 简化的速度环的方框图

跟上面转矩环的设计一样， 做一个速度环设计的例子。 假定其他数据不变， 但所

需的截止频率为 fcω = 100Hz， 相位裕度为 φcω = 60°， Kω = 0. 057Vs / rad。 经过设计， 最

终结果为 tsω = 2. 87ms、 Ksω = 2. 897 × 103 。 尽管这里的放大倍数 Ksω相当高， 但由于相

位裕度很充足， 因此应该会产生比较低的超调量， 获得阻尼作用良好的振荡性响应。
按照类似的方式， 可以添加和设计位置环， 从而完成整个串联运动控制器。 但众

所周知的是， 这样的串联线性控制器在面对参数、 转动惯量以及负载的改变时， 鲁棒

性不是很好。 因此需要采取额外的措施， 相关的内容将在本章稍后介绍。
接下来介绍采用单个数字滤波器 （而非串联控制器） 的数字位置控制， 以拓宽运

动控制实用方法的种类。

7. 2. 3 数字位置控制

如图 7-5 所示为一个数字位置控制系统的基本结构。

图 7-5 基本的数字位置控制系统

在图 7-5 中， 主要的部分有电动机—变换器传递函数、 数字—模拟转换器

（DAC）、 采样保持器 （ZOH） 以及数字滤波器 D（ z）， 其中数字滤波器 D（ z） 实际上代

表了位置控制器。 该系统中仅有位置反馈， 由一个每转 N 个脉冲的编码器提供。 该编

码器的输出为两个移相 90°的脉冲列， 在经过分组之后， 每转将产生 4N 个脉冲， 另外

还会产生一个表示运动方向的位。
假定使用 Vd = ± 10V 的 8 位 DAC， 其放大系数 Kd（V / 脉冲） 为

Kd =
2Vd

2n = 20
28 = 20

256 （7-13）

编码器的放大系数 Kp（脉冲 / 弧度） 为

Kp = 4N
2π （7-14）
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位置控制在 DSP 中进行， 相应的离散控制周期为 T。 位置误差 ε（KT） 为

ε（KT） = θ∗
r （KT） - θr （KT） （7-15）

位置控制器将对该误差进行滤波， 产生指令信号 Y（KT）， 然后经过 DAC 的转换，
周期性地施加到电动机和变换器上：

Vc = Kd·Y（KT） （7-16）
在一个离散的控制周期 T 内， 指令电压 Vc 保持恒定， 这种效果称作零阶保持

（ZOH）。 数字滤波器可以表示为类似下述形式的有限差分方程[2] ：
Y（KT） = 2ε（KT） - ε（（K - 1）T） （7-17）

式 （7-17） 可以用变换来建模。 变换的位移性为

若 Y（K）→f（ z），则 Y（K - m）→z - m f（ z） （7-18）
因此， 式 （7-17） 的 z 变换为

Y（ z） = 2ε（ z） - z - 1ε（ z） （7-19）
所以 D（ z） 为

D（ z） = Y（ z）
ε（ z） = 2z - 1

z （7-20）

在详细介绍数值实例之前， 先确定永磁直流有刷电动机—变换器系统的传递函数。
下面以轴向气隙结构的永磁直流有刷电动机为例， 因其电气时间常数 te 特别小， 可以

忽略， 所以传递函数为

M（ s） =
θs（ s）
Vc（ s）

=
Kc

s（1 + stem）KT
（7-21）

这个新实例的具体数据为 KT = 0. 1Nm / A， R = 1Ω， L = 0H， J = 10 - 3 kgm2 ， Kc =
5V / V， 要求截止频率 ωc = 125rad / s， 相位裕度 φcp = 45°。

该问题可以这样来解决： 先进行连续滤波器 （控制器） 的设计， 最后再将其翻译

成离散的形式。
电动机—变换器的传递函数 M（ s） 为

M（ s） = 50
s（1 + s × 0. 1）；tem = RJ

KT
2 = 1 × 10 - 3

0. 12 = 0. 1 （7-22）

选用前面提及的放大系数为 Kd = 10 / 128 的 8 位 DAC。 选用每转产生 500 个脉冲的

编码器 （N = 500 脉冲 / 转）， 实际上可提供 4N = 2000 脉冲 / 转的解析度， 其放大系数

Kp （脉冲 / 弧度） 为

Kp = 4N
2π = 2000

2π = 318 （7-23）

离散 （采样） 周期为 T = 10 - 3 s。 因此， ZOH 的传递函数为

ZOH（ s）≈e - sT
2 = e - s × 5 × 10 - 4 （7-24）

在图 7-5 中， 将除滤波器外的各个传递函数统合起来， 得到单个传递函数 H（ s）：
H（ s） = Kd·Kp·ZOH（ s）·M（ s） （7-25）

即
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H（ s） = 1242. 8 × e - s × 5 × 10 - 4

s（1 + s × 0. 1） （7-26）

在截止频率 ωc 处， H（ s） 的相角为

φH =
ωcT
2 × 180°

π - 90° - tan - 1 （0. 1 × 125） = - 179° （7-27）

为了使相位裕度 φc = 45°， 数字滤波器 G（ z） 必须提供的相位超前 φD 应为 44°。 试

用以下的超前—滞后滤波器 G（ s）：

G（ s） = K
s + ω1

s + ω2
（7-28）

其最大超前量出现在 ωc = （ω1ω2 ） 0. 5的时候。 再考虑到滤波器 G（ s） 的相角 φD 为

φD = tan - 1 ωc

ω1

 

 
 

 

 
 - tan - 1 ωc

ω2

 

 
 

 

 
 （7-29）

由 ωc = 125rad / s 及 φD = 44°， 可求得 ω1 = 53. 3rad / s、 ω2 = 293. 15rad / s。
最后， 再利用系统的开环传递函数 | H（ s）G（ s） | 在截止频率处应该等于 1 这一条

件， 可求取 G（ s） 的放大系数 K。 利用上面的数据， 得到 K = 2. 96。
为了将传递函数 G（ s） 离散化， 考虑 z 和 s 之间的对应关系：

s = 2
T × z - 1

z + 1 = 2000 × z - 1
z + 1 （7-30）

所以 G（ z） 为

G（ z） = 2. 65 × z - 0. 947
z - 0. 744 = Y（ z）

ε（ z） （7-31）

或

Y（ z） - 0. 744 × z - 1Y（ z） = 2. 65 × ε（ z） - 2. 51 × z - 1ε（ z） （7-32）
最后， 数字滤波器 Y（k） 的输出为

Y（k） = 0. 744 × Y（k - 1） + 2. 65 × ε（k） - 2. 51 × ε（k - 1） （7-33）

7. 2. 4 定位精度

众所周知， 摩擦转矩影响定位精度。 让我们考虑一个 Tf = 0. 05Nm 的摩擦转矩。

在目标位置附近， 速度很低， 因此电动机的动生电动势可以忽略， 即

V = R·I = R
Tf

KT
= 1 × 0. 05

0. 1 = 0. 5 （7-34）

所以， 所需的静止功率变换器指令电压 Vc（V） 为

Vc = V
Kc

= 0. 5
5 = 0. 05 （7-35）

所需的 DAC 输入 Nc（个脉冲） 为

Nc =
Vc

Kd
= 0. 05

10
128

= 0. 64 （7-36）
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令 z = 1， 可得数字滤波器 G（ z） 的增益 K0 为

K0 = 2. 65 1 - 0. 94
1 - 0. 7441
 
 
 

 
 
 = 0. 548 （7-37）

因此， 所需的数字滤波器输入 Ne（个脉冲） 为

Ne =
Nc

K0
= 0. 64

0. 548 = 1. 33 （7-38）

取靠近的整数 Nei = 2 个脉冲， 则由前述摩擦引起的位置误差 Δθr 为

Δθr =
Ne × 360°

4N = 2 × 360
2000 = 0. 36° （7-39）

可以用各种方法来提高定位精度， 例如， 可以增大编码器每转的脉冲数 N， 或引

入正比于转矩扰动的前馈信号等等。 如今， 光电编码器可以提供高达 20000 个脉冲 / 转
的解析度。

在工业应用中， 数字式位置控制器通常为 P 型控制器， 其中除了转矩环之外， 还

包含一个速度反馈信号和一个 PI 速度内环， 如图 7-6 所示[4] 。

需要注意的是， 在图 7-6 中， 估算的参考速度 ω ^ ∗
r 和实际速度 ω ^ r都是由位置的时间

导数得来的， 因此包含噪声和误差。

图 7-6 带速度内环的标准数字位置控制系统

这样实现的控制器往往只对缓慢的动态指令 （即远低于位置控制器频率 （0. 5 ～
10Hz） 的指令） 具有较好的响应。 因此， 在存在转矩和转动惯量改变的动态场合， 为

了让控制器能够在暂态过程中正确地跟踪目标位置， 常采用状态空间控制方法———一

种利用测得的位置来对速度和加速度进行适当估算的控制方法。

7. 3 状态空间运动控制

状态空间运动控制方法利用尽可能少的变量来构建状态空间， 其优点是状态变量

的尺度直接与抗 （机械刚度上的） 转矩扰动的能力相关。 在这种控制系统中， 位置跟
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踪的指令与涉及抗扰性的指令是隔离的。 为了使位置跟踪误差为零， 要采用转矩正反

馈， 如图 7-7 所示。 这不会影响扰动情况下的稳定性， 但却带来了转矩动态特性以及

估算精度方面的问题。

请注意， 图 7-7 中的摩擦转矩系数 bp 及转动惯量 J ^ 都必须已知且具有较好的精度。

估算速度 ω ^ r 、 参考速度 ω∗
r 及参考加速度 ω

· ∗
r 都以时间函数的形式给定， 其中：

ω
∧

r =
θr （k） - θr （k - 1）

T （7-40）

图 7-7 零跟踪误差的状态空间位置控制器

图 7-8 所示的观测器可以实现零延迟的速度估算， 它要比式 （7-40） 的简单估算

方程复杂得多。

图 7-8 零延迟的速度观测器
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不过， 这样的观测器对转矩的动态以及对转矩估算的精度仍很敏感。 在位置控制

中， 引入加速度反馈， 可以进一步提高抗转矩扰动的能力 （在低速场合尤其如此）。 所

需的加速度观测器与图 7-8 的速度观测器类似， 但它需要一个速度环， 并以速度观测

器的输出作为速度环的参考输入信号。 这样一来， 就得到了如图 7-9 所示的具有速度

和加速度观测器及相应控制环的位置控制器， 其动态刚度大为加强。 然而， 需要已知

瞬时转矩和转动惯量 J ^ （图 7-9 中的 Ja 只是等效的转动惯量） 的问题依然没有得到解

决。 因此， 接下来我们将介绍转矩扰动的估算方法。

图 7-9 具有速度和加速度的观测器及控制环以及

参考转矩前馈信号的位置控制器

7. 4 转矩扰动观测器

实践证明， 针对给定的 （恒定） 转矩和电动机额定参数而设计的串联运动控制系

统， 其响应很容易受到转矩、 转动惯量以及参数等扰动的强烈影响。 增大增益固然可

以使系统变得更具刚性， 但这可能会激发低频机械谐振模态， 导致系统不稳定。 参考

转矩前馈信号也会引起同样的效应。 另一方面， 运动控制 （例如机器人的场合） 则提

出了更高的灵巧性要求， 即要求具有可变的动态刚度。 当机器人用于转动凸轮轴时，
需要进行力的反馈控制， 而当用于安装电子元器件时， 则要求进行精细的运动控制。
在后一种情况下， 尽管并没有提高控制刚度的迫切需要， 但在使用标准控制器的场合，
若降低增益， 则响应的鲁棒性也将随之丧失。 这就是需要变刚度控制器的原因。 为了

实现这个目的， 可以使用全扰动观测器 （包括转矩和参数的观测） 或部分扰动观测器

（转矩的观测） [5] 。
为了简化介绍， 考虑单自由度的系统， 其运动方程为
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J
dωr

dt = Te - TL；TL = Tin + TLo + Tfr （7-41）

式中， Tin为惯性转矩； TLo为负载转矩； Tfr为摩擦转矩。
永磁直流有刷电动机或矢量控制的交流电动机的电磁转矩 Te 具有以下的简单

形式：
Te = KT·I∗ （7-42）

式中， I∗为参考转矩电流。 因此， 转矩 （电流） 控制器的响应可以认为是非常快

速的。 式 （7-41） ～ 式 （7. 42） 中的参数是 J 和 KT， 它们跟额定时的 Jn 和 KTn存在着偏

差， 即

J = Jn + ΔJ （7-43）
KT = KTn + ΔKT （7-44）

在转矩表达式中， 对应 ΔJ 和 ΔKT 的偏差分别是 ΔJsωr 和 ΔKTI
∗ 。 因此， 转矩扰动

Tper为

Tper = TL + ΔJsωr - ΔKT·I∗ （7-45）
根据式 （7-43） ～ 式 （7. 45） 以及式 （7-41）， 可推得

Tper = KTn·I∗ - Jnsωr （7-46）
以式 （7-46） 为基础， 可以简单地算出转矩的扰动。 为了避免式 （7-46） 中对

时间的求导， 做一点改变， 添加一个低通滤波器， 如图 7-10 所示。 如果低通滤波器

的截止频率 a 足够高， 那么估算出的转矩扰动 Tper将十分接近实际值。 这个转矩扰动

Tper值也可用作正反馈信号， 来代替由参考值计算而得的转矩扰动值， 如图 7-11
所示。

图 7-10 基于速度信息的转矩扰动观测器
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图 7-11 转矩扰动的反馈

a） 正反馈 b） 在参考转矩 T∗
e 处的负反馈

7. 5 路径跟踪

利用转矩扰动 Tper可以提高控制的刚度， 因而有可能实现高精度的轨迹 （路径） 跟

踪。 在路径跟踪控制中， 由于以前的 2 ～ 3 个时步的参考位置是已知的， 因而可以算得

参考加速度和参考速度， 用于系统的控制。
位置响应的稳定是这样实现的， 即至少应有两个极点的实部为负， 且这两个极点

应该能由位置环和速度环的增益 K1 和 K2 来确定。 将这一方法与逆系统一起使用， 就

可以获得如图 7-12 所示的鲁棒性很高的路径跟踪控制系统———多变量系统。

图 7-12 位置跟踪多变量系统

在图 7-12 中， 实际位置与参考位置的关系为

x = x∗ - Jac
s T ^per

（ s + a）Jn（ s2 + K1 s + K2 ）
（7-47）

7. 6 力的控制

上节的处理方法也可用于力的控制， 无需对力进行直接测量， 如图 7-13 所示。
在图 7-13 中， 刚度 Ke 以及粘滞系数 De 用来对力所作用的媒介进行建模， 速度反
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图 7-13 力的多变量控制

馈放大系数 K1 则用来提供稳定性。 可以这么说， 图 7-13 用外环产生的参考加速度 x··∗

来调节运动的刚度， 用内环来提供力的跟踪， 从而实现鲁棒性很高的响应。
如图 7-13 所示， 要应用以上高鲁棒性的运动控制系统， 就意味着要利用测得的位

置来计算速度[5] 。 图 7-14 为这种系统在低速下的结果， 可见其性能相当好[5] 。

图 7-14 采用平均速度输入型的速度

观测器 （有一个极点 z = 0. 3， 编码器

的 4N = 5000 脉冲 / 转） 时， 运动

控制在低速下的结果[5]

需要指出的是， 到目前为止， 我们都

假定转动惯量是已知的。 实际上， 这个参

数也是需要估算的， 这也就是前面的方框

图中都包含估算的转动惯量 J ^ 的原因[4-6] 。

为了估算 J ^， 我们得使用多个时刻的运动

方程：

J ω
·

r （k） = KTn·I（k） + Tper （k）
（7-48）

J ω
·

r （k - 1） = KTn·I（k - 1） + Tper （k - 1）
（7-49）

图 7-15 转动惯量的辨识

（DSP 的控制采样周期 T2 =100μs、 速度估算间

隔 T1 =5ms； 观测器极点： z =0. 6、 M =50）[5]

利用加速度和扰动转矩观测器， 并采用

平均算法 （例如最小二乘递归法）， 可以对转

动惯量进行实时计算。 这样一来， 所得的运

动控制器的鲁棒性极高， 其性能如图 7-15
所示[5] 。

在状态空间控制这把大伞之下， 人们提

出了一系列的有关鲁棒性控制的方法， 这些

方法似乎占满了运动控制的整个主题。 但事

实上， 人们也提出了其他一些较为简单但却

拥有高性能的非线性控制方法。 我们将使用
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较多的篇幅来介绍变结构 （滑模） 系统、 模糊控制系统以及神经网络控制系统。

7. 7 滑模运动控制

简单地讲， 滑模运动控制器的工作原理就是迫使系统在状态空间 （或状态平面）
中给定的一个滑模面上运动[7] 。 在各种状态平面中， 最简单的滑模面是直线， 相应的

滑模泛函 （或称切换函数） ss 的方程为

ss = cε + dε
dt ；ε = x∗ - x （7-50）

式中， ε 是控制变量 x 的误差。 令 ss = 0， 得到一条直线。
根据图 7-16， 在初始时刻， 系统从 A 点出发， 此处的误差为 ε i = OA， 误差的导数

为零。 因此， 在 A 点有 ss > 0。 给系统施加正的指令变量 （电压或电流）， 电动机必能

跳到 ss = 0 的直线上。

图 7-16 滑模泛函 （切换函数）

此后， 根据 ss 的符号， 以恒定的频率或根据某

个滞环宽度 hs， 交替地施加正、 负指令 （ ± u0 ）， 驱

使系统运行到原点， 从而达到一个新的稳态点， 即

uc =

+ u0 （ ss > hs）
0 （ ss < hs）

- u0 （ ss < - hs）

 

 

 

  

  

（7-51）

然而， 这种靠指令变量在三个离散值之间的来

回切换来实现的简单的强迫过程， 除非开关频率足

够高， 否则会引起系统围绕着目标位置发生振荡

（抖动）。 不过， 在这种控制中， 由于系统的行为似乎仅依赖常数 c， 因此， 从需要系统

沿着直线 ss = 0 滑行的要求来看， 只要已知电动机的参数以及负载转矩等的变动范围

（上、 下限） 就可以了。 当然， 以下的滑模存在性条件也是必须要满足的[7] ：
ss· s·s < 0 （7-52）

这样的滑模鲁棒控制看起来非常简单， 但要使系统无抖动地运行， 还需要添加一

些额外的技术， 例如扰动观测器[8] 。
图 7-17 所示为一个机器人运动 （位置） 控制系统的滑模控制方框图。
当采用永磁直流有刷电动机来进行位置控制时， 若机械传动比为 KmT， 摩擦转矩系

数为 D， 总负载转矩为 Tper ， 则只有当电动机的电感为零时， 电动机的数学模型才是以

下的二阶形式：

θ
··

r =
- （KEKT + DR）θ

·

r

RJ +
KEKmTVa

RJ -
KmT

J Tper （7-53）

式中， J 为归算到电动机转轴的总转动惯量； KE为电动机的动生电动势系数 （E =

KEθ
·

r ）； KT为电动机的转矩系数 （Te = KTI； KT = λPM）； Va为电动机的电枢端电压。
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图 7-17 机器人臂的滑模运动控制系统

引入两个新变量 x1 和 x2 ：

x1 = θ
∗

r - θr及 x2 =
dx1

dt （7-54）

并令

u = aVa； a =
KEKmT

JR

b =
DR + KEKT

JR ； f =
KmTTper

J （7-55）

则式 （7-53） 的电动机模型变为

x·1 = x2

x·2 = - bx2 - u + f （7-56）

滑模指令 （滑模控制律） 选为以下的形式[8] ：
uc = γx1 + K f sgn（ ss） （7-57）

其中

γ =
α （当 ssx1 > 0 时）
β （当 ssx1 < 0 时）{ （7-58）

状态泛函 （切换函数） 由式 （7-50） 给定， 滑模存在性条件则由式 （7-52） 给

定。 根据存在性条件式 （7-52）， 可以得到各增益应满足以下条件：
α > c（b - c） （7-59）
β < c（b - c） （7-60）
K f > f max （7-61）

这些条件可以确保系统安全地达到滑模泛涵 （切换函数） 的直线 （即满足可达

性）。 我们称 K f 为抖动信号， 它必须大于某个正比于最大扰动转矩的量。 但不幸的是，
一旦系统到达滑模泛涵的直线上， 指令电压式 （7-57） 中的 K f 项就会引起有害的机械

振动。
图 7-18 ～ 图 7-19 所示为这种控制系统的一个实验结果。 这是一个两轴 SCARA 机

器人系统， 控制算法采用 32 位的 DSP （ NEC 公司的 μPD77230） 来实现， 采样周期为

200μs， 开关频率为 20kHz[8] 。
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图 7-18 对应于式 （7-57） 的

滑模控制 （Kf 较小时）

    
图 7-19 对应于式 （7-57） 的

滑模控制 （Kf 较大时）

图 7-18 为 K f 较小的情况下的实验结果。 实验中， 用一个弹簧来下拉机器臂， 给其

施加 300g 的扰动 （大约为额定负载的 20% ）。 可见， 该扰动产生了非零的稳态位置误

差， 有害的机械振动也十分明显。 可以引入一个扰动观测器， 来使 K f 降低， 从而消除

这种振动。 假定振动为阶梯式的， 则可以得到以下的方程：

T
·

per = 0

x·2 =
KmTTper

J - b x̂2 - u （7-62）

可以证明， 式 （7-62） 的系统是可测的。 为了计算 （或观测） Tper和 x2 ， 可以使用

以下的全阶观测器：

T
·

per = K1 （x2 - x̂2 ） （7-63）

x·2 =
KmTT

 ^
per

J - b x̂2 - u + K2 （x2 - x̂2 ） （7-64）

K1 和 K2 这两个放大系数可以用极点配置法来设计和计算， 以使上述全阶观测器的

两个极点为有负实部的复数。 这样一来， 就可得到扰动的正反馈补偿信号 u0 为

u0 =
KmTTper

J （7-65）

最后可得总的指令电压 ucc（即 u） 为

ucc = uc + u0 = γx1 + K f sgn（ ss） + u0 （7-66）
可以用 Lyapunov 理论来研究这个非线性系统的稳定性。 考虑到系统状态的延迟，

定义以下的 Lyapunov 函数 V（ ŝs， Δx2 ， ΔTper ）：

V（ ŝs，Δx2 ，ΔTper ） = 1
2 ŝ2

s + 1
2

1
K1

（ΔTper ）
2 + J

KmT
（Δx2 ） 2[ ] （7-67）

式中， ΔTper = Tper - T̂per ， Δx2 = x2 - x̂2 。

若 V
 ·

< 0， 即

V
 ·

= （c - b） ŝs
2 - c（c - b） + γ[ ]ŝsΔx̂1 - K f - K2 Δx̂2 sgn（ ŝs）[ ]·

ŝs - （b + K2 ） J
KmT

（Δx̂2 ） 2 < 0
（7-68）
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图 7-20 带扰动反馈信号的滑模位置控制

则系统满足稳定性的充分条件， 这只需式 （7-68） 中的每一项都为负即可。 这就是

要求：
    c≤b；  α > c（b - c）

β < c（b - c）；  K f > K2 | Δx̂2 | max

  K1 > 0；  K2 > - b
（7-69）

在大的阶跃转矩扰动的情况下 （KmTTper / J = 0. 15、 K f = 0. 01）， 0. 01 的 K f 就太小

了， 不足以使式 （7-69） 得到满足。 因此， 控制器在 Δx2 出现显著的短时增大之后，
才重新进入稳定状态， 如图 7-21 所示[8] 。

图 7-21 阶梯状扰动时的系统响应

（KmTTper / J = 0. 15， Kf = 0. 01）

由于扰动观测器为阶跃型， 当扰动为斜坡形状

时， 估算得到的速度 x2 中会存在误差， 因此针对斜

波形 的 扰 动， 需 要 将 式 （ 7-69 ） 中 的 K f > K2

| Δx̂2 | max改写为以下的形式[8] ：

K f >
K2

K1
Tramp

per ；Tramp
per （ s） =

Tramp
per

s （7-70）

对这种情况的稳定性进行分析， 可得到与 K f 有

关的新的条件：
cT < < 1 （7-71）

TK f << c x̂1 （k + 1） + x̂2 （k + 1） （7-72）

当参考位置、 参考速度以及参考加速度 θ∗
r 、 θ

·∗
r 、 θ

··∗
r 都为已知的时间函数时， 我

们可以将上述的控制系统扩展应用于位置跟踪的场合。 针对这种情况， 考虑到

式 （7-54） ～ 式 （7-56）， 假定系统的输入 （电动机的端电压） 具有以下的形式：

Va = 1
a （b θ

·

r + θ
··∗

r + hx2 + ucc） （7-73）

将式 （7-73） 代入式 （7-53）， 可得：

x·2 = - hx2 - ucc +
KmTTper

J （7-74）
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图 7-22 在 20% 额定负载的转矩扰动下，
机器人 SCARA 绘制的三角形轨迹

式 （7-73） 代表的是一个新的控制

律， 其中除了内嵌式 （7-66） 之外， 还增

加了三个新项， 以获得良好的路径跟踪效

果。 在机器人 SCARA （用作绘图仪） 的

臂上 （经由机械弹簧） 施加 300g 的下拉

力， 产生 20% 额定负载的转矩扰动， 并让

机器人在新的控制律下绘制三角形， 结果

如图 7-22 所示。
图 7-22 对应的最大绘制速度为0. 5m/ s；

α = 2550， β = - 2550， c = 40， h = 100；
观测器的两个极点配置为 p1，2 = bL（ - cosγ
+ j sinγ）， 其中 L = 30， γ = 30°[8] 。

经验表明， 在轨迹规划中， 如果许可

的加速度 θ∗
r 较高， 那么系统的响应就会出现振荡。 可以选用以下的二次函数 E 作为罚

函数， 使系统的响应沿着轨迹达到最小[9] ：

E = ∫t

0
[ f（x，y）] 2 + A1 （ θ

··∗
r1 ） 2 + A2 （ θ

··∗
r2 ） 2{ }·dt

A1 > 0；A2 > 0 （7-75）
以及

x = L1 cosθ∗
r1 + L2 cos（θ∗

r1 + θ∗
r2 ） （7-76）

y = L1 sinθ∗
r1 + L2 sin（θ∗

r1 + θ∗
r2 ） （7-77）

式中， f（x， y） 是滑模平面中要求的轨迹； A1 、 A2 是正的常数； L1 、 L2 是机械臂

的长度； θr1 、 θr2是机械臂的角度。

图 7-23 机器人 SCARA 绘

制的圆圈 （总用时 1. 6s）
a） 参考加速度不降低时

b） 参考加速度降低时

优化过程的任务是找出沿两个轴线 x 和 y 的时间函数

θ∗
r1 、 θ

·∗
r1 、 θ

··∗
r1 及 θ∗

r2 、 θ
·∗

r2 、 θ
··∗

r2 ， 使罚函数 E 达到最小。 利

用变分方法， 并结合样条轨迹近似， 可以对以上问题进行

迭代求解。 图 7-23 所示为针对机器人 SCARA 绘制圆圈的

任务所做的求解结果， 其中 a） 图是没有降低参考加速度

时的结果， b） 图是降低了参考加速度时的结果[8-9] 。
带转矩扰动补偿的滑模运动控制及其在机器人上应用

的介绍， 仅仅是说明了运动鲁棒控制的复杂性而已 （甚至

在电动机的电气时间常数被当成零的时候都是很复杂的）， 远没有全面说明运动鲁棒控

制的各个方面。
对于数学模型含糊不清的系统， 人们提出了一些新的运动控制方法， 例如模糊系

统、 神经网络系统等。 它们最早是在永磁直流有刷电动机[10] 和交流电动机[11，12] 上实

现的。

331第 7 章 电气传动中的闭环运动控制  



7. 8 基于模糊系统的运动控制

模糊系统源自对已知信息含糊不清的一类设备的行为进行建模的一种逻辑， 即用

在 0 ～ 1 之间取值的隶属函数 （MF） 来对这类设备的行为进行建模。
在模糊集中， 根据模糊逻辑， 一个对象 （变量） 隶属于一个给定集合的程度用隶

属度来表示， 隶属度在 0 ～ 1 之间取值。
模糊变量取语言值， 例如 LOW （低）、 MEDIUM （中）、 HIGH （高） 等， 这些语

言值可以用渐变的钟形或高斯型的隶属函数来定义， 如图 7-24 所示。

图 7-24 用隶属函数定义的模糊集

通常， 隶属函数是对称或不对称的三

角形或梯形。
以图 7-24 为例， 在 750r / min 时， 变量

以 50% 的隶属度 （ MF = 0. 5） 属于 LOW，
以 50% 的隶属度 （ MF = 0. 5） 属于 MEDI-
UM。 一个 变 量 的 所 有 可 能 取 值 构 成 其

论域。
在模糊集中， 布尔逻辑理论的性质仍

然成立。 并运算 （对应于 OR） 的定义为

μA∪B（x） = max μA（x），μB（x）[ ] （7-78）
交运算 （对应于 AND） 的定义为

μA∩B（x） = min μA（x），μB（x）[ ] （7-79）
补运算 （对应于 NOT） 的定义为

μA（x） + μΓA（x） = 1 （7-80）
使用三角形隶属函数时， OR、 AND、 NOT 运算如图 7-25 所示。
传统控制系统以设备的数学模型为基础， 而模糊控制则基于操作人员的直觉和经

验。 因此， 对于模型模糊不清的设备来讲， 除了参数自整定自适应系统、 参考模型自

适应系统、 变结构系统外， 模糊控制无疑也是一个很适合而有力的工具。
从本质上讲， 模糊运动控制暗含自适应， 因此其鲁棒性是显而易见的。
模糊系统中的控制律具有以下的形式

IF x = A AND y = B THEN z = C （7-81）
式中， x， y， z 是模糊变量， 它们的论域为 A、 B、 C。 以永磁直流有刷电动机的速

度控制为例， 可选取速度误差 E = ω∗
r - ωr 及其导数 CE = ω· ∗

r - ω· r作为模糊变量。 前面

在表示滑模泛涵 （切换函数） 时， 也选用了同样的变量。 其模糊控制的第一条规则可

以为这样的形式： 如果 E 为 Z（零） 且误差导数 CE 为 NS（负小）， 那么指令电压的增量

ΔV1 为 NS（负小）。
Z、 NS 和语言值 ΔV 采用对称的隶属函数来定义， 如图 7-26 所示。
控制律 ΔV1 可以作图得到。 当有两条规则 （第二条的输出为 ΔV2 ） 时， 可以融合
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图 7-25
a） 模糊集 A 和 B b） 并 c） 交 d） 补

图 7-26 MAX- MIN （SUP- MIN） 模糊规则的构成

为一条， 等效的控制就是两个输出 ΔV1 和 ΔV2 之间的平均。 具体而言， 通常要先为模

糊规则构建一个如表 7-1 那样的模糊规则表作为基础， 然后再如图 7-27 那样， 对相应

的隶属函数进行描述。

表 7-1

CE \ E NB NM NS Z PS PM PB

NB NVB NVB NVB NB NM NS Z

NM NVB NVB NB NM NS Z PS
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（续）

CE \ E NB NM NS Z PS PM PB

NS NVB NB NM NS Z PS PM

Z NB NM NS Z PS PM PB

PS NM NS Z PS PM PB PVB

PM NS Z PS PM PB PVB PVB

PB Z PS PM PB PVB PVB PVB

  说明： Z—零， PS—正小， PM—正中， PB—正大， PVB—正极大， NS—负小， NM—负中， NB—负大，
NVB—负极大。

图 7-27 速度控制的模糊隶属函数

a） 速度误差 b） 加速度误差 c） 指令增量

复合运算是指控制律的微积分运算。 在各种复合方法中， 这里主要介绍 MAX- MIN
（SUP- MIN） 方法和 MAX- DOTA 方法。 MAX- MIN 方法在图 7-26 中已经做了示意， 其

表达形式如下：
μu（u） = SUPx minμx（x）·μR（x，u）[ ] （7-82）

也就是说， 每条规则的结果为各隶属函数取最小值 （MIN）， 复合的输出则取所有

规则结果的最大值的上界。 单输入模糊运动控制器的一般结构如图 7-28 所示。
指令变量 （在我们的例子中是电压或电流） 是以 e 和 ce 这两个 （相对值） 变量为

基础来确定的， 相对值 e 和 ce 则等于它们的实际 E 和 CE 值除以相应的幅值。
模糊化就是给变量取确定的 （语言） 数值， 并计算其隶属函数， 图 7-26 ～ 图 7-27

这些情况就是。 去模糊化则有多种方法， 其中之一是重心法， 它利用模糊函数 U 的重

心来求取指令变量 U0 ， 如图 7-26 所示：
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图 7-28 典型的单输入模糊控制系统

U0 =
∫Uμu（u）·du

∫μu（u）·du
（7-83）

另一种是高度法， 它首先计算每个函数的重心， 然后再计算高度的加权平均值：

U0 =
∑

n

i = 1
Ui μu（u i ）

∑
n

i = 1
μu（u i ）

（7-84）

模糊控制看似简单， 但其中涉及的数学操作使得其实现起来比较耗时。 为此， 人

们提出了神经- 模糊集合， 它使得我们可以快速选择隶属函数、 规则和指令信号。
在模糊系统理论中， 除了基于规则的方法外， 参考文献 [12] 提出了一种基于关

联的方法。 关联方法的思想是这样的： 定义一个个的输入区域， 在每个区域中， 输出

可以表示为输入变量值 （譬如宽度 W 和高度 H） 的线性组合。
基于关联方法的第一条规则可以定义为， 如果 W 为 MEDIUM （中） 且 H 为 MEDI-

UM （中）， 那么

Is = A01 + A11W + A21H （7-85）
式中， 系数 Aij可以用线性回归算法来确定， 然后再通过观测与仿真来调整。 最后，

再对式 （7-85） 这样的线性方程的输出进行去模糊处理， 也就是利用相应的隶属函数

值 μ1 和 μ2 来对分量 Is1与 Is2进行加权平均， 即

Is =
Is1μ1 + Is2μ2

μ1 + μ2
（7-86）

以永磁直流有刷电动机的速度控制为例， 采用基于规则的模糊控制方法

（表 7-1）， 指令信号为

U（k） = U（k - 1） + GU·du （7-87）
式中， GU 为电压幅值， du 为指令电压增量的相对值， 是在去模糊过程中用高度法

计算而得的。 永磁直流有刷电动机的功率为 1. 84kW， 转速为 1800r / min， J = 0. 0465kgm2 ，
R = 0. 6Ω， L = 8mH， KE = 0. 55Vs / rad， Ts = kLω

2
r ， KT = 2. 78 × 10 - 4 Nm s2 / rad， 系统对阶

跃扰动的响应如图 7-29 所示， 对转动惯量的阶跃状突变的响应如图7-30所示。 可见，
两种情况下系统的鲁棒性都很好。

731第 7 章 电气传动中的闭环运动控制  



如果在高速下性能较好， 而在低速下却存在问题， 那么可以用一组新的模糊规则

和指令来解决问题。

图 7-29 在阶跃速度指令下，
模糊控制器对转矩扰动的响应

a） 速度 b） 电流[10]

 
图 7-30 模糊速度控制器对

转动惯量变动的响应

a） 速度 b） 电流[10]

7. 9 基于神经网络的运动控制[11]

神经网络 （NN） 是人工神经元之间互连的系统， 其中的人工神经元模拟了人脑的

神经元系统。 相比专家系统和模糊集合， 神经网络是人工智能的一种更加普遍的形式。
人工神经元的模型如图 7-31 所示。

图 7-31 人工神经元的模型

输入的每个连续信号经由加权的突触———正的兴奋性突触或负的抑制性突触， 通

往加法节点， 然后再通过一个非线性传递函数 （激励函数）， 到达输出。 激励函数可以

是阶梯形的、 或限幅形的、 或符号函数形的 （ sgn）、 或线性限幅型的函数， 或者是非
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线性的 S 型函数 （sigmoid 函数）， 例如：

y = 1
1 + e - αsx （7-88）

式中， y 的变化范围为 0 （对应于 x = - ∞ ） 到 1 （x = + ∞ ）， 当 αs 较大时， y 接

近于阶跃函数。 尽管人脑中的神经元是如何互联的依然成迷， 但在科学和技术应用中，
人们已经提出了至少 60 个人工神经网络模型。 这些模型可以分为前馈神经网络和反馈

神经网络， 目前是第一类占绝大多数。
典型的前馈模型有三层， 即输入层、 隐蔽层 （屏蔽层） 和输出层， 如图 7-32 所

示。 其输入和输出变量之间的关系为以下的形式：
V[ ]b = W[ ]ba X[ ]a （7-89）
Y[ ]c = W[ ]cb V[ ]b （7-90）

以图 7-32 为例， 其中的权值 W j，i共有 25 个， 它们都需要通过迭代学习的过程来计

算， 即通过对所期望的各种输出信号与实际信号进行大量的比较来计算。

图 7-32 典型的前馈神经网络模型

回传学习算法 （BP 算法） 目前已经得到广泛接受， 它以少量的初始值开始， 以罚

函数 （譬如误差平方和最小） 为基础， 采用最速下降法来连续地改变权值 W j，i。
回传学习算法由遍历网络各层的两次传播组成。 在前向传播中， 将输入样本施加

在输入节点上， 其影响一层层地向前传播， 最后产生一组输出， 同时， 网络的突触权

值是固定不变的。 在回传过程中， 则由期望输出减去实际输出得到误差信号， 再让误

差信号沿着突触链往输入的方向回传， 所有的突触权值都将按照特定的误差校正算法

来进行调节， 以使网络的实际输出更接近期望输出。
对于图 7-31 所示的单个处理单元 （神经元 j）， 根据式 （7-89） ～ 式 （7-90）， 其输

出方程为
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NETp
j = ∑

N

i = 1
W j，iX i （7-91）

yp
j = f j（NETp

j ） （7-92）
式中， p 表示第 p 个训练样本； i 表示 （给神经元 j） 馈送信号的第 i 个神经元， X i

是其馈送的信号； NETp
j 、 f j、 yp

j 分别是神经元 j 的激活信号 （即求和节点的输出）、 非

线性可微的激励函数以及输出。
对于第 p 个训练样本， 若其期望输出为 dp （其在神经元 j 上的输出分量为 dp

j ）， 则

其在输出层所有神经元上产生的误差平方和 Ep 为

Ep = 1
2 （dp - y  p） 2 = 1

2 ∑
s

j = 1
（dp

j - yp
j ）

2 （7-93）

对于所有训练样本， 总的误差平方和 E 为

E = ∑
p

p = 1
Ep = 1

2 ∑
p

p = 1
∑

s

j = 1
（dp

j - y  p
j ） 2 （7-94）

利用梯度下降法来调整权值 W j，i， 直到 E 达到最小为止：

W j，i（ t + 1） = W j，i（ t） + η
∂Ep

∂W j，i（ t）
 

 
 

 

 
 + α W j，i（ t） - W j，i（ t - 1）[ ] （7-95）

式中， η 是学习率； α 是通常为正的矩量修正系数， 以保证误差能够收敛到全局最

小。 利用以下的学习率 η 步长自适应公式， 可以进一步改进回传算法：
η（ t + 1） = U·η（ t）；U > 1. 0 （7-96）

以上的 W j，i调整是一个迭代的过程。 在迭代中， 还需要让误差沿着网络逐步回传到

输入， 以便能对隐蔽层的权值进行调整。
目前， 已经有多种特殊的回传学习算法可供使用。

7. 10 神经—模糊网络[11]

在模糊系统中， 规则和隶属函数的辨识要用到基于规则的方法或基于关联的方法，
这些方法所需的计算可以用神经—模糊网络来完成。

对于图 7-27 所示的模糊速度控制， 就可以使用图 7-33 所示的神经—模糊网络来

完成相关的计算。
实际上， 如图 7-33 所示的神经—模糊控制器实现了利用关联方法来进行指令信号

计算的模糊控制。 Wc 和 Wg 这两个权值分别确定隶属函数的空间间隔和斜率。 由此生

成了 9 条规则。 图 7-33 的下部给出的是关联方法中的线性方程， 去模糊则为图 7-33 的

右侧部分。

7. 10. 1 神经网络的应用

考虑到可以利用电压斩波角来对神经网络进行训练， 因此有可能将神经网络用在

静止功率变换器中， 有选择性地消除脉宽调制的谐波。 用于诊断、 监控以及智能运动

041 现代电气传动



图 7-33 神经—模糊速度控制器

控制时， 神经网络的训练既可以在线进行， 也可以离线进行。 此外， 也可以基于测得

的电压和电流， 用神经网络来估算磁链、 转矩及有功[15] 。 其他的应用还包括交流电动

机的电流控制[16] 、 直流有刷电动机的控制[17] 等。
神经网络既可以用微处理器中的软件来实现， 也可以用特殊的硬件来实现。 目前，

已有一些专用的神经网络集成芯片面市， 例如 INTEL 公司的 8017 NxETANN， Microde-
vice 公司的 MD 1220NBS， 以及 Neural Semiconductor 公司的 NUSU32 等。

7. 11 小结

① 本章综合介绍了电气传动中的经典串联闭环控制系统以及非线性闭环运动控制

系统。
② 将电力电子变换器表示为简单的增益， 对转矩和速度控制相串联的控制器进行

了详细介绍。
③ 用实例介绍了用单个数字滤波器来实现数字位置控制器的方法。 在该实例中，

PEC 用一个增益和一个零阶保持器来模拟。
④ 非线性运动控制系统本身就是一门科学， 本书对它的介绍仅限于带转矩和速度

观测器的状态空间控制、 滑模控制、 模糊控制、 神经网络控制等， 主要介绍了它们在

永磁直流有刷电动机驱动中的一些应用结果和文献。 介绍这个主题的目的只是想为感

兴趣的读者提供一个起点， 要深入学习的读者请研读本章后面所列的文献。
⑤ 本章仅牵涉到直流有刷电动机的应用， 但所介绍的内容是通用的， 也可用于交

流电动机的矢量控制。

141第 7 章 电气传动中的闭环运动控制  



7. 12 习题

7. 1 针对 7. 2. 1 节中的电流控制器， 设参考电流有一个 10A 的阶跃增大， 请计算

电流控制器的响应。
7. 2 一台直流有刷电动机， 数据为： Ra = 0. 25Ω， 额定电流为 20A， （电源） 额定

电压 e0 = 110V， 额定速度 nn = 1800r / min， 由一个工作于电流连续模式的功率晶体管斩

波器供电。 总转动惯量 J = 0. 1kgm2 ， 机械时间常数 tm = 2πJ / B = 10s， 电气时间常数

te = 40ms， 因此电气过程远快于机械过程。 驱动采用比例型 （ P 型） 电流控制器 （电

流传感器的增益为 KI = 0. 5V / A） 和 PI 型速度控制器。 请设计速度控制器， 即求 Ksn和

tsn （要求阻尼比为 1 / 2， 自然振荡频率为 ωn = 10rad / s， 速度传感器增益为 Kn =
0. 1Vs / 转）

7. 3 对于习题 7. 2 中用于直流有刷电动机控制系统的速度控制器， 求速度—负载

转矩的函数关系， 并证明速度对转矩扰动的稳态误差为零。
7. 4 一台直流有刷串励电动机的数据为： 总电阻 （电枢 + 磁场绕组） 为 Rat = 1Ω，

总电感为 Lat = 40mH， 额定电压 Vn = 120V， 额定速度 nn = 1800r / min， 额定电流为 10A。
额定速度下剩磁感应的电压为 erem = 5V， 磁化曲线看成直线， J = 10 - 2 kgm2 。

a. 在额定点作线性化处理之后， 确定负载转矩恒定 （零负载转矩变动） 时的开环

传递函数 ia（p） / ea（p）、 n（p） / ia（p） （其中 ea 为端电压）。
b. 在额定点作线性化处理之后， 确定输入电压恒定 （零输入电压变动） 时的开环

传递函数 ia（p） / TL（p）、 n（p） / ia（p）。

7. 13 参考文献
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第 8 章 电气传动用感应电动机

感应电动机就像工业中的牛和马一样， 是主要的动力来源。 感应电动机是一种交

流电动机， 既可以为三相， 也可以为单相 （用于小功率场合）。 传统工业用的感应电动

机由电压和频率恒定的公用电网供电， 运行速度基本恒定。 在现代调速传动中， 感应

电动机由 PEC 提供的变压变频电源供电。
跟直流电动机一样， 感应电动机也是由固定的定子和安装在机械转轴上运动的转

子构成的， 气隙位于定、 转子之间， 将二者分隔。

8. 1 定子及其旋转磁场

定子本质上是一个导磁的铁心， 由 0. 1 ～ 0. 5mm 厚的硅钢片冲制出的叠片叠成，

图 8-1 两极感应电动机的横截面示意图

铁心的槽中嵌有线圈。 这些线圈

以某种方式互联起来， 构成所谓

的交流电枢绕组 （定子绕组），
如图 8-1 所示。

放置在槽中的三相绕组可以

是单层的 （ 见图 8-1 ）， 也可以

是双层的。 所有的线圈通常是相

同的， 它们的跨距接近或等于极

距 t （即线圈磁动势或相磁动势

的半个周期）。
沿电枢圆周有 2p 个磁极。 每个极下可分作三个区域， 每相占一个区域。 在每极下

每相的区域内， 有 q 个槽 （q = 2 ～ 8， 通常为整数）。 相邻的同极性的区域， 例如图 8-1
中的 a + a + 和 b + b + ， 在空间上移相的几何角度为 2π / 3 / p， 对应于一个极距的 2 / 3。

由于一个极距对应于半个周期 （180°电角度）， 因此， 电角度 αe 和机械角度 αg 的

关系为
αe = p·αg （8-1）

每相线圈的磁动势的波形为阶梯状， 如图 8-2 所示， 它与半个周期 （一个极距 t）
下的正弦分布很接近。 当然， 也存在谐波， 这通常会产生寄生转矩， 并且转子和定子

的槽开口会使这种转矩增大。
由于相电流是正弦变化的， 因此 a 相磁动势基波 Fa1 （x， t） 可以写成：

Fa1 x，t（ ） = Fa1m·sin π
t
x·sinω1 t （8-2）



图 8-2 采用双层短距绕组时 a 相的磁动势和气隙磁密

ia（ t） = I × 2sinω1 t （8-3）
由于 b、 c 两相在空间上相对 a 相移相 2π / 3 电角度， 它们的电流 ib、 ic 在时间上也

移相 2π / 3 电角度， 因此 b、 c 两相的磁动势为

Fb1 x，t（ ） = Fa1m·sin π
t

× x - 2π
3

 
 
 

 
 
 ·sin ω1 t - 2π

3
 
 
 

 
 
 （8-4）

Fc1 x，t（ ） = Fa1m·sin π
t

× x + 2π
3

 
 
 

 
 
 ·sin ω1 t + 2π

3
 
 
 

 
 
 （8-5）

合成的定子磁动势基波 Fs1 （x， t） 应该为 Fa1 、 Fb1和 Fc1之和， 所以有：

Fs1 x，t（ ） = 3
2 Fa1m·cos π

t
× x - ω1 t 

 
 

 
 
 （8-6）

这显然是一个沿着转子圆周行进的行波， 其线速度 Us 可由以下公式获得：
π
t

× x - ω1 t = 常数 （8-7）

其增量 （微分） 应该等于零， 即

π
t

dx - ω1 dt = 0

最后得：

Us = dx
dt = t·

ω1

π = 2t f1 （8-8）

式中， f1 为定子电流的频率。
由于气隙均匀， 忽略槽开口， 当转子电流为零时， 气隙磁密 Bg1 （x， t） 为

Bg1 x，t（ ）≈μ0 ·
Fs1 x，t（ ）

ge
（8-9）

式中， ge 是综合考虑槽开口以及定、 转子磁路饱和后的等效气隙长。
因此， 在转子电流为零时， 三相定子绕组电流在气隙中产生的是一个线速度为

Us = 2t f1 的行波磁场。 由于圆周线速度跟转速 n1 以及定子铁心内径 Di 有关：
Us = π·Di ·n1 = 2p·t·n1 （8-10）

因此， 行波场的转速 n1 为

n1 = f1 / p （8-11）
n1 称作同步速度， 因为在这个速度下， 转子绕组中不会感应电动势。
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8. 2 笼型转子和绕线转子的等效

转子铁心是由硅钢片叠成的， 外圆周上冲制有均匀分布的槽。 转子槽中要么装设

铝条 （或铜条）， 两端由端环短接， 构成所谓的笼型转子， 如图 8-3a 所示； 要么跟定

子一样， 安装三相绕组， 连接到铜环以及在定子上固定不动的电刷上， 构成所谓的绕

线转子， 如图 8-3b 所示。
可以证明， 由导条构成的对称笼型绕组可以等效为一个三相绕组， 即笼型转子可

以等效为绕线转子。
绕线转子的好处在于， 它可以通过电刷， 外接电力电子变换器 （PEC） 或可变电阻。

图 8-3 感应电动机转子

a） 笼型转子 b） 绕线转子

8. 3 槽型取决于应用和功率等级

在中小功率的场合， 定子采用半闭口槽， 如图 8-4a 所示， 而在数百 kW 以上的场

合， 则采用图 8-4b 所示的开口槽， 以便将预制的线圈安装到槽中。 若定子采用开口

图 8-4 定子及绕线转子的槽

a） 低功率场合的半闭口槽

b） 大功率场合的开口槽

槽， 那么绕线转子通常采用半闭口槽 （即使

在 MW 及以上的大功率场合也是如此）， 以

便能够使用很小的气隙 （小于 2mm）。 在恒

频供电的工业应用场合， 笼型转子的槽型主

要取决于功率速度等级以及所需的起动

转矩。
图 8-5a 所示的绕线式半闭口槽在起动时

没有明显的趋肤效应， 可用于恒频供电小功

率小起动转矩的电动机中， 或用于需要避免

集肤效应的调速场合。
所谓趋肤效应， 就是在转子频率较高时

（转子静止时的频率最高， 此时 f2 = f1 ）， 转

子导条中的电流倾向于集中在转子导条的上部。 其结果是转子电阻明显增大， 槽漏感

降低了少许。
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在中等功率的场合， 使用图 8-5e、 f 所示的双笼转子， 来降低起动电流、 增大起动

转矩。 无论是趋肤效应 （深槽导条）， 还是双笼， 都意味着额定速度下的转子电阻和损

耗将较高， 因此在调速传动中要予以避免。 在调速 （变频） 传动中， 人们提出使用

图 8-5b所示的槽型来降低转子的表面损耗。

图 8-5 转子槽型

a） 圆形半闭口槽—用于低功率及变频电动机 b） 闭口槽—用于低噪音或高速电动机 c） 具有中等趋肤效

应和起动转矩的半闭口槽—用于恒频电动机 d） 具有高趋肤效应和高起动转矩的半闭口槽—用于恒频电动

机 e、 f） 双笼转子—用于超高起动转矩的恒频电动机 g） 用于逆变器供电的高速电动机

我们之所以介绍这个内容， 是因为现有的很多电动机都开始改用 PEC 供电， 我们

必须格外留意它们的性能。 此外， 在恒频 （定速） 运行的场合， 人们已经开发了一

系列的高效率电动机， 尽管这类电动机具有较低的起动转矩、 较大的起动电流， 但

由于其运行损耗降低， 具有投资回收期短的特点， 因此更适合于 PEC 供电的调速

场合。

8. 4 电感矩阵

电动机是由电路和磁路构成的系统， 其中的电路和磁路之间存在着电磁耦合。 可

以将电动机看成是电阻、 自感以及互感的组合。 下面简单讨论一下这些电感。
由于对称的转子笼型绕组等效于一个三相绕组， 因此以下只考虑绕线转子感应电

图 8-6 具有等效绕线

转子的三相感应电动机

动机， 如图 8-6 所示。
在图 8-6 中， 总共有六个电路 （六相）， 每个电路都有

自感和互感。 请注意， a、 b、 c、 ar 、 br 、 cr 各相的自感跟转

子位置没有关系 （忽略槽开口）。 自感中包含两部分， 一个

是主要部分 Lms或 Lr
mr ， 它对应于穿过气隙同时与定、 转子两

侧绕组相交链的磁路， 另一个是漏磁部分 L ls或 Lr
lr ， 它对应于

经过槽内、 绕组端部等空气部位而没有同时交链定、 转子绕

组的磁路。
请注意， 每相磁动势产生的气隙磁密沿转子圆周的分布

基本是正弦的， 因此， 任何两相绕组间的耦合电感是按它们

之间偏移的电角度的余弦函数规律变化的。 此外， 尽管定子

的互感 Lab、 Lbc、 Lac以及转子的互感 La rb r
、 La rc r

、 Lb rc r
主要都是经过气隙的磁路的电感，

但它们跟转子位置无关， 即
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Lab = Lbc = Lca = Lms·cos 2π
3 = -

Lms

2 （8-12）

La rb r
= Lb rc r

= Lc ra r
= Lr

mr ·cos 2π
3 = -

Lr
mr

2 （8-13）

最后， 定、 转子间的耦合电感 Lsr是通过 cosθer与转子位置相关联的， 其原因在于任

何定子相在气隙中产生的气隙磁密都是正弦的。 所以：

Lsr θer（ ） = Lms·
Wre

Wse
cosθer （8-14）

式中， Wre、 Wse分别是转子相、 定子相的等效匝数。 由于自感跟匝数的平方成正

比， 因此有：

Wre

Wse
=

Lr
mr

Lms
= Krs （8-15）

所以有：
Lsr θer（ ） = Lsrmcosθer （8-16）

Lsrm = Lms·Lr
mr （8-17）

现在， 可以将以上的各个电感组装在一起， 构成所谓的电感矩阵 [ La，b，c，a r
r，b r

r，c r
r

（θer ）]：

[La，b，c，a r
r，b r

r，c r
r
（θer ）] =

a b c ar  br  cr  

a
b
c
ar

br

cr

Laa Lab Lac La ra Lb ra Lc ra

Lab Lbb Lbc La rb Lb rb Lc rb

Lac Lbc Lcc La rc Lb rc Lc rc

La ra La rb La rc La ra r
La rb r

La rc r

Lb ra Lb rb Lb rc La rb r
Lb rb r

Lb rc r

Lc ra Lc rb Lc rc La rc r
Lb rc r

Lc rc r

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

（8-18）

其中：
Laa = Lbb = Lcc = L ls + Lms； Lab = - Lms / 2；Lac = - Lms / 2；
La ra = Lb rb = Lc rc = Lsrmcosθer ； La ra r

= Lb rb r
= Lc rc r

= Lr
lr + Lr

mr ；
Lc ra = La rb = Lb rc = Lsrmcos θer - 2π / 3（ ）；
Lc rb = La rc = Lb ra = Lsrmcos θer + 2π / 3（ ）；

La rb r
= - Lr

mr / 2； Lb rc r
= - Lr

mr / 2。

8. 5 转子到定子的归算

所谓归算， 就是将实际转子绕组用一个具有相同性能 （及损耗）、 但每相匝数跟定

子每相匝数相同的等效绕组来代替。 这是一种很有用的做法。
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显然， 这样一来， 定、 转子的最大互感就相等了， 即 Lms = Lmr 。 因此， 有：
Lsrm = Lms （8-19）

记转子电流和电压为 ir
ar 、 ir

br 、 ir
cr 、 Vr

ar 、 Vr
br 、 Vr

cr ， 归算到定子的对应值记为 iar 、 ibr 、
icr 、 Var 、 Vbr 、 Vcr ， 则由归算前后磁动势不变可得：

iar

ir
ar

=
ibr

ir
br

=
icr

ir
cr

= Krs （8-20）

为了保持转子输入功率不变， 则应有：
Var

Vr
ar

=
Vbr

Vr
br

=
Vcr

Vr
cr

= 1
Krs

（8-21）

为了使绕组损耗和漏磁能不变， 则应有：
rr

rr
r

=
L lr

Lr
lr

= 1
Krs

2 （8-22）

因此， 新的电感矩阵 [La，b，c，a r，b r，c r
（ θer ）] 跟原有的电感矩阵式 （8-18） 是相似的，

只是需做 Lr
mr →Lms、 Lsrm→Lms的替换。

请注意： 对于笼型转子， 对应式 （8-15） 的转子到定子的归算系数 Krs的表达式要

更复杂些。 不过， 由于我们无需笼型的实际电流， 因此直接用归算后的参数来作各种

运算是通行的做法。 也就是说， 对笼型电动机来讲， Krs只是电动机设计时需要用到的

一个参数而已。
接下来就可以推导在相坐标系中的相变量数学模型了。

8. 6 高达 8 阶的相坐标系数学模型

转子归算到定子以后， 定子坐标系中的定子电压、 电流以及转子坐标系中的转子

电压、 电流所满足的方程的矩阵形式为

V[ ] = r[ ]· i[ ] + d
dt λ[ ] （8-23）

λ[ ] = La，b，c，a r，b r，c r
θer（ ）[ ]· i[ ] （8-24）

r[ ] = Diag rs，rs，rs，rr ，rr ，rr[ ] （8-25）
V[ ] = Va，Vb，Vc，Var ，Vbr ，Vcr[ ]T （8-26）
i[ ] = ia，ib，ic，iar ，ibr ，icr[ ]T （8-27）

设 θer始终是随时间变化的， 将式 （8-24） 代入式 （8-23） 可得：

V[ ] = r[ ]· i[ ] + L[ ]
d i[ ]

dt + d L[ ]

dθer
· i[ ]·

dθer

dt （8-28）

其中：
dθer

dt = ωr = pΩr （8-29）

式中， Ωr 是机械角速度 （Ωr = 2πn）。
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不考虑磁路饱和时， 对式 （8-28） 左乘 [ i] T， 得

i[ ]T· V[ ] = i[ ]T· r[ ]· i[ ] + d
dt  

1
2 i[ ]T· L[ ]· i[ ][ ] + 1

2 · i[ ]T·d L[ ]

dθer
· i[ ]·ωr

（8-30）
式中， 右边第一项代表绕组损耗； 第二项代表电感储能的变化； 第三项代表电磁

功率 Pe：

Pe = Te·Ωr = 1
2 i[ ]T·d L[ ]

dθer
· i[ ]·ωr （8-31）

因此， 电磁转矩 Te 为

Te = 1
2 p· i[ ]T·d L[ ]

dθer
· i[ ] （8-32）

运动方程为

J
p ×

dωr

dt = Te - Tload；
dθer

dt = ωr （8-33）

这样， 我们就得到了一个系数 （电感） 随时间变化的 8 阶非线性模型 （其中还忽

略了铁耗， 否则阶数会更高）。 这只有用数值方法才可以直接求解， 也只有在一些特殊

的情况下 （当计算成本合理、 可以承受的时候）， 才会直接使用这样复杂的模型， 但就

目前来讲， 在电气传动中这往往还不可行。
因此， 人们引入了复变量 （空间相量）， 以得到系数不随位置 （时间） 变化的

模型。

8. 7 空间相量模型

先引入以下符号表示[1-4] ：

a = ej2π
3 ； cos 2π

3 = Re a[ ]； cos 4π
3 = Re a2[ ]

cos θer + 2π
3

 
 
 

 
 
 = Re a·ejθer[ ]； cos θer + 4π

3
 
 
 

 
 
 = Re a2 ·ejθer[ ] （8-34）

将式 （8-34） 代入磁链表达式 （8-24）， 并考虑到式 （8-18） 的电感矩阵， 则 a
相和 ar 相的磁链 λa 和 λar可以写成：

λa = L ls·ia + Lms·Re ia + a·ib + a2 ·ic[ ] + Lms·Re iar + a·ibr + a2 ·icr（ ）ejθer[ ]

（8-35）
λar = L lr ·iar + Lms·Re iar + a·ibr + a2 ·icr[ ] + Lms·Re ia + a·ib + a2 ·ic（ ）e - jθer[ ]

（8-36）
现在引入以下的复变量作为空间相量：

is
s = 2

3 × ia + a·ib + a2 ·ic（ ） （8-37）
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ir
r = 2

3 × iar + a·ibr + a2 ·icr（ ） （8-38）

其中：

Re is
s[ ] = ia - 1

3 × ia + ib + ic（ ） = ia - i0 （8-39）

Re ir
r[ ] = iar - 1

3 × iar + ibr + icr（ ） = iar - i0r （8-40）

在对称瞬态或对称稳态情况下， 且绕组对称时， 或三相星形连结时， 有：
ia + ib + ic = 0； iar + ibr + icr = 0 （8-41）

利用式 （8-37） ～ 式（8-38） 的定义， 式 （8-35） ～ 式（8-36） 变为

λa = L ls·Re is
s（ ） + Lm·Re is

s + is
r ·ejθer（ ）； Lm = 3

2 Lms （8-42）

λr
ar = L lr ·Re ir

s（ ） + Lm·Re ir
r + is

s·e - jθer（ ） （8-43）
如果在式 （8-42） ～ 式（8-43） 中加入对应于 b 相、 br 相以及 c 相、 cr 相的类似方

程， 则电压方程式 （8-23） 变为

Vs
s = rs·is

s +
d λs

s

dt = rs·is
s + Ls·

d is
s

dt + Lm

d ir
re

jθer（ ）

dt （8-44）

Vr
r = rr ·ir

r +
d λr

r

dt = rr ·ir
r + Lr ·

d ir
r

dt + Lm

d is
se

- jθer（ ）

dt （8-45）

其中：
Ls = L ls + Lm； Lr = L lr + Lm （8-46）

V s
s = 2

3 × Va + a·Vb + a2 ·Vc（ ）； Vr
r = 2

3 × Var + a·Vbr + a2 ·Vcr（ ） （8-47）

以上的复变量V s
s 、 V r

r 、 is
s、 ir

r 、 λs
s、 λr

r仍然是在它们各自的坐标系中表示的 （定子

量在定子坐标系中， 转子量在转子坐标系中）。 现在， 我们将定子上的复变量旋转 θb

角， 将转子上的复变量旋转 θb - θer 角，从而得到一个以速度 ωb 旋转的统一的坐标系，
以及一组相应的带上标 b 的新复变量， 即：

ωb =
dθb

dt （8-48）

λs
s = λb

s ·ejθb ； is
s = ib

s ·ejθb ； Vs
s = Vb

s ·ejθb （8-49）
λr

r = λb
r ·ej θb - θer（ ）； ir

r = ib
r ·ej θb - θer（ ）； Vr

r = Vr
b·ej θb - θer（ ） （8-50）

利用这些新的变量 （为简明起见
∙∙∙∙∙

， 以下省略新变量的上标
∙∙∙∙∙∙∙∙∙∙

b）， 式 （8-44） ～ 式（8-45）
变为

Vs = rs·is +
d λs

dt + j·ωb·λs

Vr = rr ·ir +
d λr

dt + j· ωb - ωr（ ）·λr （8-51）

其中：
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λs = Ls·is + Lm·ir （8-52）
λr = Lr ·ir + Lm·is （8-53）

转矩也应该利用以上定义， 参照获得电磁转矩表达式 （8-32） 的类似方法， 对

式 （8-51） 中的Vs乘以i∗
s 或Vr乘以i∗

r ， 并根据功率平衡， 令两端的实部相等， 即

Re 3
2 （Vs·i∗

s ）[ ] = 3
2 rs | is | 2 + Re 3

2 ×
d λs

dt i∗
s

 

 
 

 

 
 + Re 3

2 （j λs i
∗
s ）ωb[ ]

上式的最后一项是电磁功率 Pe， 所以电磁转矩为

Te =
Pe

ωb / p
= 3

2 ·p·Re j·λs·i∗
s（ ） = - 3

2 ·p·Re j·λr ·i∗
r（ ） （8-54）

式 （8-51） ～ 式（8-54） 与运动方程式 （8-33） 一起， 共同构成了忽略铁耗的绕线

转子 （也适用于单笼转子） 感应电动机的复变量 （或称空间相量） 模型。
现在， 我们可以在复平面中， 将以上模型中的相量沿着互相垂直且运动速度为 ωb

的两个轴线 d 轴和 q 轴进行分解[5] ：
Vs = Vd + j·Vq； is = id + j·iq； λs = λd + j·λq

Vr = Vdr + j·Vqr ； ir = idr + j·iqr ； λr = λdr + j·λqr （8-55）
利用式 （8-55）， 式 （8-51） 的两个电压方程及式 （8-54） 的转矩方程变为

Vd = rs·id +
dλd

dt - ωb·λq

Vq = rs·iq +
dλq

dt + ωb·λd

Vdr = rr ·idr +
dλdr

dt - ωb - ωr（ ）·λqr

Vqr = rr ·iqr +
dλqr

dt + ωb - ωr（ ）·λdr

Te = 3
2 p λd iq - λq id（ ） = 3

2 pLm iq idr - id iqr（ ） （8-56）

同样， 由式 （8-49） ～ 式（8-50） 以及式 （8-47） 可得

Vd

Vq

V0

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

= P θb（ ）[ ]·

Va

Vb

Vc

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

（8-57）

其中 [P（θb）] 为 Park 变换矩阵：

P θb（ ）[ ] = 2
3 ×

cos - θb（ ） cos - θb + 2π
3

 
 
 

 
 
 cos - θb - 2π

3
 
 
 

 
 
 

sin - θb（ ） sin - θb + 2π
3

 
 
 

 
 
 sin - θb - 2π

3
 
 
 

 
 
 

1
2

1
2

1
2

 

 

 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 

（8-58）

Park 反变换矩阵为
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P θb（ ）[ ] - 1 = P θb（ ）[ ]T （8-59）
用 θb - θer替换式（8-58） 中的 θb， 则可以得到类似式 （8-57） 的适用于转子量的

变换。
可以证明， 零序分量 V0 、 i0 、 V0r 、 i0r拥有以下的独立方程， 没有参与电动机中的机

电能量转换过程：

V0 = rs·i0 +
d λ0s

dt ； λ0 ≈L ls·i0

V0r = rr ·i0r +
d λ0r

dt ； λ0r ≈L lr ·i0r

（8-60）

式 （8-56） ～ 式（8-60） 是采用实变量 （而非复变量） 进行运算的感应电动机 dq0
模型。 由于复变量模型 （空间相量模型） 与 d- q 模型是基于相同的假定得出来的 （即

都基于绕组为对称正弦分布、 气隙均匀等假定）， 因此二者是等效的。 另外， 由于气隙

均匀， 所以参照系的 ωb 取任意值都不影响模型的成立。
上面简单地利用各种方程式快速推出了感应电动机的复变量模型和 d- q 模型， 下

面尽量采用图形表示法来介绍， 以便大家能更加直观地理解这些新的知识。
例 8-1 正弦对称电流的空间相量

考虑三相对称正弦电流， 在图上表示出 6 个不同瞬间的电流复空间相量is
s， 并说明

其随时间变化的情况。
解答：
三相电流可以写成

ia，b，c = I × 2 × cos ω1 t - i - 1（ ） × 2π
3

 
 
 

 
 
 ； i = 1，2，3 （8-61）

在定子坐标系中， 空间相量is
s由式 （8-37） 给定为

is
s = 2

3 × I × 2 cosω1 t + ej2π
3 cos ω1 t - 2π

3
 
 
 

 
 
 + ej4π

3 cos ω1 t - 4π
3

 
 
 

 
 
 [ ] （8-62）

图 8-7 正弦三相电流的空间相量

利用

ej2π
3 = cos 2π

3 + j·sin 2π
3 ； ej4π

3 = cos 4π
3 + j·sin 4π

3 （8-63）

式 （8-62） 变为

is
s = I × 2 cosω1 t + j·sinω1 t[ ] = id + j·iq

（8-64）

在 ω1 t = 0、 π
3 、 2π

3 、 π、 4π
3 、 5π

3 等时刻， 空间

相量的位置如图 8-7 所示。
需要注意的是， 尽管电流的瞬时值是由时间产

生出来的 （即是时间的函数）， 但根据电流空间相量

的定义， 可以看到每相电流的瞬时值实际上是放置

在对应相的绕组轴线上的。 因此， 电流空间相量实
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际上是以 ω1 的电角速度在 d- q 定子平面上旋转的。
同样的概念也适用于三相磁链的分析， 可以看出， 磁链的空间相量是与交流电动

机中的旋转磁场相关的。
另外， 还要注意以下的关系：

Re is
s[ ] = ia  （ ia + ib + ic = 0 时） （8-65）

8. 8 电气瞬态的空间相量图表示

式 （8-51） ～ 式（8-53） 的感应电动机空间相量模型也可以用位于 d- q 平面上、 且

dq 轴以速度 ωb = ω1 旋转的空间相量图来表示， 如图 8-8 所示。 下面考虑Vb
r = 0 的情况。

图 8-8 同步坐标系中的感应电动机空间相量图 （对笼型转子取Vb
r = 0），

它适合于动态分析 （稳态分析时取 d / dt = 0）

由于 ω1 是实际定子电压在稳态下的频率， 因此， 对于 ωb = ω1 的稳态情况， d / dt =
0。 在其他稳态情况下， 则有

d / dt = j（ω1 - ωb） （8-66）
稳态时， 转子电压方程式 （8-51） 变为

 Vb
r = rr ·ib

r + j ω1 - ωb（ ）·λb
r + j ωb - ωr（ ）·λb

r = rr ·ib
r + j ω1 - ωr（ ）·λb

r （8-67）
可见， 当Vb

r = 0 时 （转子短路或笼型转子的情况）， 转子电流空间相量与转子磁通

空间相量是彼此正交的 （注意： 在绕线转子感应电动机中， 当转子电压相量选得恰当

时， 也可以实现这样的正交）。
此时， 转矩表达式 （8-54） 变为

451 现代电气传动



Te = 3
2 × p·λb

r ·ib
r ； λb

r = 恒定 （8-68）

8. 9 以磁链为变量的电气暂态模型

在式 （8-51） ～ 式（8-53） 中， 当速度恒定时， 可以消除定、 转子的电流空间相量

ib
s 、 ib

r 。 由式 （8-52） ～ 式（8-53） 得：

ib
s = σ - 1 λb

s

Ls
-
λb

r ·Lm

LsLr

 

 
 

 

 
 （8-69）

ib
r = σ - 1 λb

r

Lr
-
λb

s ·Lm

LsLr

 

 
 

 

 
 （8-70）

σ = 1 -
L2

m

LsLr
（8-71）

代入式 （8-51） 得：

t ′s·
d λb

s

dt + 1 + j·ωb·t ′s（ ）·λb
s = t ′s·Vb

s + Krλ
b
r （8-72）

t ′r ·
d λb

r

dt + 1 + j· ωb - ωr（ ）·t ′r（ ）·λb
r = t ′r ·Vb

r + Ksλ
b
s （8-73）

其中：

Ks =
Lm

Ls
； Kr =

Lm

Lr

t ′s = ts·σ； t ′r = tr ·σ

ts =
Ls

rs
； tr =

Lr

rr
（8-74）

式中， ts、 tr 是定子和转子的电气时间常数； t ′s和 t ′r则是定子和转子的电气瞬态时间

常数。
式 （8-72） ～ 式（8-73） 对应的动态结构示意图如图 8-9 所示。

图 8-9 任意坐标系速度 ωb 下， 以定、 转子磁链λb
s 和λb

r

为变量的感应电动机动态结构示意图
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8. 10 电气暂态模型的复特征值

式 （8-72） ～ 式（8-73） 是一个二阶复变量系统， 它仅有两个复特征值， 由以下行

列式等于零的方程 （特征方程） 决定：
t ′ss + 1 + jωbt ′s - Kr

- Ks t ′rs + 1 + j ωb - ωr（ ）t ′r
= 0 （8-75）

式 （8-75） 的复特征值s1，2是由参考系的速度 ωb 以及转子的速度 ωr 决定的， 但它

们的实部通常都是负的， 因为只有这样， 相应的响应才会是振荡 （ 周期性） 衰

减的[4，6] 。
例 8-2  有一台感应电动机， 数据如下： rs = 0. 5Ω， rr = 0. 60Ω， Ls = Lr = 0. 08H，

Lm = 0. 075H， 极对数为 p = 2， 在同步坐标系 （ω1 = 2π × 60rad / s） 下， 计算恒定速度

n = 0、 n = 1800r / min 两种情况下的复特征值。
解答：
同步坐标系意味着 ωb = ω1 = 2π × 60rad / s。 下面根据式 （8-71） ～ 式（8-74） 计算

σ、 t ′s（S）、 t ′r （S）、 Ks、 Kr ：

σ = 1 -
L2

m

LsLr
= 1 - 0. 0752

0. 082 = 0. 1211 （8-76）

t ′s = σt s = σ
Ls

rs
= 0. 1211 × 0. 08

0. 5 = 0. 01937 （8-77）

t ′r = σtr = σ
Lr

rr
= 0. 1211 × 0. 08

0. 6 = 0. 01614 （8-78）

Ks =
Lm

Ls
= 0. 075

0. 08 = 0. 9375 （8-79）

Kr =
Lm

Lr
= 0. 075

0. 08 = 0. 9375 （8-80）

另外

ωr = 2πpn = 4πn （8-81）
现在将式 （8-75） 重写为标准形式

s2
t ′st ′r + s t ′s + t ′r（ ） + jt ′st ′r 2ωb - ωr（ ）[ ] + 1 + j·ωb·t ′s（ ） 1 + j· ωb - ωr（ ）·t ′r[ ] - KsKr

= s2 × 0. 01937 × 0. 01614
 + s 0. 01937 + 0. 01614（ ） + j × 0. 01937 × 0. 01614 × 2 × 376. 8 - 4πn（ ）[ ]

 + 1 + j × 376. 8 × 0. 01937（ ） × 1 + j × 376. 8 - 4πn（ ） × 0. 01614[ ] - 0. 93752

= 0 （8-82）
显然， 特征值s 取决于速度 n。 该二阶方程可以直接求解， 比较简单。
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8. 11 恒转子磁链时的电气瞬变模型

所谓恒转子磁链， 是指在旋转速度为 ωb 的坐标系下观测， 转子磁链的频率为

（ω1 - ωb）、 幅值恒定。 当使用同步坐标系时， 这意味着频率为零。
因此， 转子磁链恒定意味着在式 （8-72） ～ 式（8-73） 中， 有

d λb
r

dt = j· ω1 - ωb（ ）·λb
r （8-83）

将式 （8-83） 代入式 （8-73） 得

λb
r =

t ′rV
b
r + Ksλ

b
s

1 + jSω1t ′r
； S = 1 - ωr / ω1 （8-84）

式中， S 是转子的转差率。
在式 （8-72） 中， 选用同步坐标系更为方便， 这时有：

t ′s
d λb

s

dt + 1 + j·ω1 ·t ′s（ ）·λb
s = t ′sV

b
s + Krλ

b
r （8-85）

因为式 （8-84） ～ 式（8-85） 的缘故， 图 8-9 的动态结构示意图得以简化成图 8-10
的形式， 因为转子中的导数项消失了。

图 8-10 在同步坐标系 （ωb = ω1 ） 下转子磁链恒定时的感应电动机动态结构示意图

从式 （8-84） ～ 式（8-85） 可见， 转子磁链恒定时， 系统的阶数降低了， 定子磁链

仅有一个复特征值。

8. 12 同步坐标系中的稳态量为直流量

稳态通常意味着三相电压是对称正弦的， 即

Va，b，c = V × 2 × cos ω1 t - i - 1（ ）·2π
3

 
 
 

 
 
 ； i = 1，2，3 （8-86）

在任意坐标系中， 电压空间相量的表达式为

Vb
s = 2

3 × Va t（ ） + Vb t（ ）·ej2π
3 + Vc t（ ）·e - j2π

3[ ]·e - jθb （8-87）
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由式 （8-86） 可得

Vb
s = V × 2 × cos ω1 t - θb（ ） + j·sin ω1 t - θb（ ）[ ] （8-88）

稳态时， 有：
θb = ωb t + θ0 （8-89）

因此：

Vb
s = V 2 cos ω1 - ωb（ ）t - θ0[ ] + j·sin ω1 - ωb（ ）t - θ0[ ]{ }

= V 2·ej ω1 - ωb（ ）t - θ0[ ] （8-90）
显然， 在稳态情况下， 模型的电流频率必须跟电压频率相同， 即为 ω1 - ωb（ ）。
下面再对电压方程式 （8-51） 作稳态处理， 根据式 （8-66） 的要求， 其中的 d / dt

应取为 d / dt = j· ω1 - ωb（ ）， 所以有：
Vb

s0 = rs·ib
s0 + j·ω1 ·λb

s0

Vb
r0 = rr ·ib

r0 + j·Sω1 ·λb
r0 ； S = 1 - ωr / ω1 （8-91）

可见， 稳态方程的形式跟参考速度 ωb 无关， 而是跟一次 （定子） 的频率 ω1 和实

际的转子电流频率 Sω1 相关。
注意： 在同步坐标系中， 稳态意味着 d / dt = j（ωb - ω1 ） = 0， 也就是说变量都是直

流量。
在磁链方程式 （8-52） ～ 式 （8-53） 中， 可以将主磁链 （气隙磁链） λm分离出来：

λb
s = L ls·ib

s + λm； λm = Lm· ib
s + ib

r（ ） = Lm·ib
m （8-92）

λb
r = L lr ·ib

r + λm （8-93）
由式 （8-91） ～ 式 （8-93） 可导出图 8-11 所示的感应电动机标准等效电路。

图 8-11 感应电动机的空间相量稳态等效电路

通过对 λm im（ ）函数进行近

似测量或对磁场的分布进行计

算， 可以将磁饱的作用考虑

进去[7] 。
关于铁耗的一点说明： 由

于 ω1 >> Sω1 ， 因此铁耗主要产

生在定子中， 也就是说， 由于

额定转差率 Sn 通常为 0. 08 ～
0. 005 （随着功率的增大而减

小）， 所以定子的磁场频率要比转子的高很多。 在等效电路中， 也可以包含一个由实验

测定的等效电阻 rm （见图 8-11）， 用以考虑稳态时的铁耗。 在研究瞬态时的铁耗影响

时， 则必须在 d- q 模型中另外增加一个定子绕组 （参见文献 [7]）。
利用稳态电压方程式 （8-91） 以及 Vb

r0 = 0， 由电磁转矩表达式 （8-54） 可得：

Te = - 3
2 p·Re j λb

r ·ib∗
r（ ） = 3

2 p·λr0 ·ir0 （8-94）

由式 （8-92） 可得
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ir0 = - j·Sω1 ·
λr0

rr
（8-95）

因此， 电磁转矩 Te 为

Te = 3
2 p·

λ2
r0

rr
·Sω1 （8-96）

利用图 8-11 的等效电路以及式 （8-95）， 可以得到惯用的电磁转矩表达式

Te = 3p
ω1

 
V2 ·rr / S

rs + c1 rr / S（ ）2 + ω2
1 L ls + c1L lr（ ）2 （8-97）

其中：

c1 ≈1 +
L ls

Lm
（8-98）

8. 13 理想空载转速可以低于或超过传统的同步转速 ω1

理想空载转速时 （转差率为 S0 ）， 转矩为零， 转子电流为零， 因此式 （8-91） 中

的转子电压方程变为
Vb

r0 = j·S0ω1 ·λb
r0 （8-99）

可见， 只有当转子绕组处于短路状态或转子端口外接无源阻抗时 （即 Vb
r = 0 时），

理想空载才会发生在转差率 S0 = 0 和转速 ωro = ω1 处。
当感应电动机处于双馈状态 （定、 转子同时接电源， Vb

r ≠0） 时， 理想空载的转差

率 S0 不等于 0， 理想空载转速的通用表达式为

ωr0 = ω1 1 - S0（ ） （8-100）
可以用一个接在绕线转子上的 PEC 来控制Vb

r0和λb
r0的幅值及二者间的相位差。 这样

一来， S0 就既可以为正， 也可以为负。 因此， 只有当 Vb
r = 0 时， 才可根据式 （8-96），

得出 S > 0 时转矩为正 （电动状态）、 S < 0 时转矩为负 （发电状态） 的结论。
如果 PEC 在绕线转子和电网之间能提供双向的功率流动， 那么双馈感应电动机无

论在低于 ωr0 = ω1 （S0 = 0） 的速度下， 还是在高于 ω1 的速度下， 都既可以做电动机运

行， 又可以做发电机运行。 第 14 章将专门介绍在大功率工业场合应用的双馈感应电动

机传动。
例 8-3 一台感应电动机， 请计算以下两种情况下的稳态的定子电压、 定子磁链、

电流、 功率因数、 转矩： a） 转速为理想空载转速 ω1 （同步转速） 的 10% 且转差率为

S = 0. 02； b） 定子电源角频率为 ω1 且转差率为 S = 0. 02。
电动机的数据 （ 同例 8-2 ） 为： rs = 0. 5Ω， rr = 0. 60Ω， Ls = Lr = 0. 08H， Lm =

0. 075H， λr0 = 0. 8Wb， ω1 = 2π × 60rad / s， 极对数为 p = 2， Vb
r = 0 （笼型转子）。

解答：
a） 首先必须计算定子电源的频率， 隐含是稳态情况。 在同步坐标系中进行计

算， 有
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ωr0 = （ω1 ） t = 0 [1 - （S） t = 0 ] （8-101）
因此， ω1 （rad / s） 为

ω1（ ）t = 0 =
ωr0

1 - S（ ）t = 0
= 0. 1 × 2 × π × 60

1 - 0. 02 = 38. 45 （8-102）

此种定子频率下其他数据的计算留给读者作为一个练习。 以下计算定子电源频率

为 ω1 、 S = 0. 02 时的有关数据。 根据式 （8-96）， 电磁转矩 Te（Nm） 为

Te = 3
2 p· λb

r（ ）2 ·
Sω1

rr
= 3

2 × 2 × 0. 8（ ）2 × 0. 02 × 2π × 60
0. 6 = 24. 115 （8-103）

利用式 （8-72） ～ 式（8-73）， 令 d / dt = 0、 Vb
r = 0， 可以计算定子磁链λb

s ：

λb
s = λb

r ·
1 + j·S·ω1 ·t ′r

Ks
（8-104）

注意， 在例 8-2 中已经算得了电动机的以下参数： t ′r = 0. 01614s， t ′s = 0. 01937s，
Ks = Kr = 0. 9375， σ = 0. 1211。

λb
s = λb

r × 1 + j × 0. 02 × 2π × 60 × 0. 01614
0. 9375 = 0. 8533 + j × 0. 1038 （8-105）

让 d 轴沿着转子磁链的方向取向， 则有λb
r = λb

r 。

再根据式 （8-72）， 令其中
d λb

s

dt = 0， 可以求得定子电压Vb
s （V） 为

Vb
s =

1 + jω1t ′s（ ）λb
s -Kr·λb

r

t ′s
= 1 + j ×2π ×60 ×0. 01937（ ）· 0. 8533 + j ×0. 1038（ ） -0. 9375 ×0. 8

0. 01937
= -33. 74 + j ×326. 69

Vb
s =328. 4 （8-106）

电动机的相电压有效值 V（V） 为

V = Vb
s / 2 = 328. 4 / 1. 41 = 232. 91 （8-107）

由式 （8-69） 可得定子电流空间相量 ib
s （A） 为：

ib
s =

λb
s - λb

r ·Kr[ ]

σ·Ls
= 0. 8 × 1. 066 + j × 0. 1297（ ） - 0. 8 × 0. 9357[ ]

0. 1211 × 0. 08 = 10. 76 + j × 10. 71

（8-108）
定子电流的幅值为 ib

s = 15. 181A。
根据式 （8-95）， 转子电流空间相量ib

r （A） 为

ib
r = - jSω1

λb
r

rr
= - j × 0. 02 × 2π × 60 × 0. 8

0. 6 = - j × 10. 05 （8-109）

功率因数角 φ1 为

φ1 = arg Vb
s - arg ib

s = π
2 + tan - 1 33. 74

326. 69 - tan - 110. 71
10. 76

= 90° + 5. 9° - 45. 156° = 50. 74° （8-110）
因此， cosφ1 = 0. 633。
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根据以上结果， 可绘制图 8-12 所示的空间相量图。

图 8-12 S = 0. 02 时， 同步坐标系 （ωb = ω1 ） 下的稳态空间相量图： 变量为直流量

例 8-4 损耗分解

一个高效率感应电动机， 为笼型转子结构， 数据为额定功率 Pn = 5kW， 额定线电

压有效值 VL = 220V （星形联结）， 额定频率 f1 = 60Hz， 极对数 p = 2， 铁耗 P iron = 机械损

耗 Pmec = 1. 5%Pn， 附加损耗 Padd = 1%Pn， 转子铜耗、 定子铜耗比值为 Pcor / Pcos = 2 / 3， 额

定效率 ηn = 0. 9， 额定功率因数 cosφn = 0. 88。
计算总损耗、 相电流有效值、 额定转差率、 转速、 电磁转矩、 轴转矩、 定子电流

的空间相量。
解答：
感应电动机的损耗分解如图 8-13 所示。

图 8-13 感应电动机的能量转换

输入功率 P in（W） 为

P in =
Pout

ηn
= 5000

0. 9 = 5555. 55 （8-111）

相电流有效值 In（A） 为

In =
P in

3 × VL·cosφn

= 5555. 55
3 × 220 × 0. 88

= 16. 58 （8-112）
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总损耗∑P（W） 为

∑P = P in - Pout = 5555. 55 - 5000 = 555. 55 （8-113）
此外：

P iron = Pmec = 0. 015 × 5000 = 75 （8-114）
Padd = 0. 01 × 5000 （8-115）

因此，
Pcos + Pcor = ∑P - P iron - Pmec - Padd = 555. 55 - 75 - 75 - 50≈355 （8-116）

Pcos + 2
3 Pcos = 355 （8-117）

Pcos = 213. 3； Pcor = 142 （8-118）
电磁功率 Pe（W） 为穿过气隙的有功功率：

Pe = P in - Pcos - P iron = Te·
ω1

p （8-119）

Pe = 5555. 55 - 213 - 75 = 5267 （8-120）

Te = 5267
2π × 60 × 2 = 27. 956 （8-121）

因为转子绕组损耗 Pcor为

Pcor = Sn·Pe （8-122）
所以， 额定转差率为

Sn = 142
5267 = 0. 02696 （8-123）

额定转速 nn 为

nn =
f1

p 1 - Sn（ ） = 60
2 1 - 0. 02696（ ） = 29. 1912r / s = 1751. 472r / min （8-124）

轴转矩 Tn（Nm） 可直接由机械功率 Pn 计算：

Tn =
Pn

2πnn
= 5000

2π × 29. 1912 = 27. 274 < Te （8-125）

最后， 同步坐标系中的定子电流is （A） （直流量） 的幅值为

is = in 2 = 16. 58 × 1. 41 = 23. 3778 （8-126）
注意： 若要计算电动机所有参数的话 （包括电阻和电感）， 则需要已知更多的参

数。 不过， 这已经超出了本题的范围。

8. 14 电动、 发电、 交流电磁制动

对于笼型转子 （Vb
r = 0） 感应电动机， 由图 8-11 所示的稳态等效电路可见， 转子

的有功功率 （电磁功率） Pe 为

Pe = 3
2 × I2

r0 ·
rr

S = Te·
ω1

p ； S = 1 -
ωr

ω1
（8-127）
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电动状态 定义为转矩与转速具有相同符号的运行状态， 即

Pe > 0， Te > 0； ωr > 0⇒0 < S < 1 （8-128）
在发电状态下， 式 （8-127） 中的电磁转矩为负 （S < 0）， 但转速为正， 即

Pe < 0， Te < 0； ωr > 0⇒S < 0 （8-129）
发电机会产生制动作用 （Te < 0， ωr > 0）， 与电动机相比， 发电机的能量传递方向

是相反的， 能量将通过定子回送到电源。
在电磁制动状态下， Te > 0、 ωr < 0 （或 Te < 0、 ωr > 0）， 且电磁功率仍然为正， 即

Pe > 0； Te > 0； ωr < 0⇒S > 1
Pe > 0； Te < 0； ωr > 0⇒S > 1

（8-130）

表 8-1 列出了感应电动机各种运行状态的特点。

表 8-1 （笼型转子） 感应电动机的运行状态

S - ∞ - - - - - - - - - 0 + + + + + + + + + + + + + + + + + 1 + + + + + + + + + + + + + + + ∞

ωr + ∞ + + + + + + + + + + + + + ω1 + + + + + + + + + + + + + + + + 0 - - - - - - - - - - ∞

Te 0 - - - - - - - - - - 0 + + + + + + + + + + + + + + + + + Te （起动） ++++++++++ 0

Pe - - - - - - - - - - - 0 + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + + +

运行模式 发电状态 电动状态 交流制动

由式 （8-97） 的转矩表达式， 可求得最大转矩时的临界转差率：

Sk =
± c1 rr

r2
s + ω2

1 L ls + c1L lr（ ）2
； c1 = 1 +

Lsl

Lm
（8-131）

Tek = 3p
ω1

· V2

2c1 rs ± r2
s + ω2

1 L ls + c1L lr（ ）2  （ ）
（8-132）

转矩—转差率 （转速） 曲线如图 8-14 所示。

图 8-14 恒定电压和频率时， 感应电动机的转矩 / 转速曲线

将临界转差率 Sk 和转矩 Tek的定义代入转矩表达式 （8-97）， 经过近似处理之后，
可以得到 Kloss 公式：
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Te

Tek
≈ 2

S
Sk

+
Sk

S

（8-133）

8. 15 直流制动： 零速时制动转矩为零

在制动要求一般的现代电气传动场合， 常采用直流制动。 为了便于计算直流制动转矩，
将图 8-15a 所示的定子上的直流电流空间相量is

sdc转换成转子坐标系上的一个电流源ir
s （且

ir
s = is

sdc ）， 并将图 8-11 中转子支路和励磁支路的各参数分别乘以转差率 S = （ω1 -ωr） /
ω1  （其中 ω1 =0）， 从而得到如图 8-15b 所示的转子坐标系中的空间相量等效电路。

图 8-15 在定子坐标系中， 空间相量形式的直流制动稳态等效电路

a） 定子空间相量等效电路 b） 转子坐标系中的等效电路 c） 定子实际的直流电路

电磁转矩仍然采用式 （8-94） 来计算：

Te = 3
2 × pλr

r i
r
r = - 3

2 × p ×
ir2

r ·rr

ωr
（8-134）

其中：

- ir
r = ir

s·
- jωrLm

- jωrLm + （ - jωrL lr + rr ）

ir
r = - ir

s·
Lm

Lm + L lr + j
rr

ωr

（8-135）

最后得

Te = - 3
2 × p

L2
m·i2

sdc·ωr ·rr

（Lm + L lr ）
2ω2

r + r2
r

（8-136）

峰值转矩发生的转速 ωrk为

ωrk =
rr

Lm + L lr
= 1

tr
（8-137）

相应的峰值转矩为
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Tek = - 3
2 × p ×

L2
m·i2

sdc

2（Lm + L lr ）
（8-138）

制动转矩的大小可以通过定子直流电流的水平来调节。 PEC 可以产生如图 8-15c
所示的相间连接， 其中， 定子坐标系中的电流复变量为

is
sdc = 2

3 ia + ibe
j2π

3 + ice
- j2π

3（ ） = 2
3 i0 -

i0

2 × 2 × cos 2π
3

 

 
 

 

 
 = i0 （8-139）

直流制动时的转矩—转速曲线如图 8-16 所示。 需要注意的是， 转子的机械能是消

耗在转子电阻上的， 当速度为零时， 制动转矩也为零。 另外， 当转速高于 ωrk时 （在高

效率电动机中， ωrk的数值相当小）， 转矩也相当小。

图 8-16 感应电动机的直流制动转矩

8. 16 速度控制方法

许多应用都需要调速。 调速应采用能量转换效率高的方法。
将式 （8-99） 用于理想空载转速的表达式 （8-100）， 可得理想空载速度 ωr0为

ωr0 = ω1 1 + Imag
Vb

r0

ω1λ
b
r0

 

 
 

 

 
 [ ]； ω1 = ωr + ω2 （8-140）

式中， ω2 是转子电流的频率 （或通过转子侧 PEC 施加的Vr0 的频率）。 显然， 对于

笼型转子来讲， 有Vb
r = 0， 因此 ωr0 = ω1 = 2πf1 ， 或

n0 =
ωr0

2πp =
f1

p （8-141）

根据式 （8-140）， 通过改变理想空载转速来调速 （因为额定转差率很小） 有三种

基本方法：
① 改变定子频率 f1 ；
② 改变极数 （2p）；
③ 给绕线转子供电 （也可说是改变频率 f2 ）。
改变极数 2p 的方法要么采用两套不同极数的独立定子绕组， 要么采用一套特殊的

定子绕组， 利用开关从 2p1 极变换到 2p2 极 （Dahlander 绕组）。 另外两种方法则要求在

定子或转子上变频， 这需要在定子或转子上使用 PEC。
在调速范围有限的场合， 转子侧 PEC 所需的功率定额要低于定子侧 PEC 所需的功
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率定额。 在大功率应用的场合， 当调速范围有限时 （在 ± 30% 以内进行控制）， 绕线转

子感应电动机配转子侧 PEC 是首选方案。
定子变频控制用得更加普遍， 尤其是在宽调速范围的场合。 然而， 由于磁通的大

小取决于电动机的电流， 尤其是励磁电流：
Im = Ib

s + Ib
r （8-142）

因此， 在改变频率 f1 时， 正确控制 Im 十分关键， 要避免励磁过大、 导致磁路过饱和。
基于以上原因， 定子变频控制要么采用电压和频率 f1 协调控制， 要么采用电流Is

（或Im） 与频率同时控制。 通常采用的是 V1 / f1 协调控制。 要获得期望的性能， Vs （V1 ）
或Is（ Im） 与频率 f1 之间的配合关系可以是多种多样的， 但已经市场化的只有以下的三

种主要方法：
① V1 / f1 标量控制；
② 恒定 （及可变） 转子磁链 （λr ） 矢量控制；
③ 恒定 （及可变） 定子磁链 （λs） 矢量控制。
需要注意的是， 对于这些变频方法， 供给感应电动机的 PEC 电压都是有上限的，

都是在基速 ωb 时达到电压的最大值。 下面介绍一下这些变频方法的转矩—转速

曲线。

8. 17 V1 / f1 控制的转矩—转速曲线

V1 / f1 控制意味着：

V1 = K f ·f1 （8-143）
我们可以通过式 （8-131） ～ 式（8-132） 给出的临界转差率 Sk 和临界转矩 （峰值转

矩） Tek来分析这时的转矩—转速曲线。 当频率高于 5Hz 时， 临界转差率随着 f1 （ω1 ）
的降低有显著的增大， 临界转矩也有轻微的下降。 但在频率低于 5Hz 时， 若继续采用

式 （8-143） 的控制， 则峰值转矩随着频率的降低有较明显的降低， 如图 8-17 所示

（对应 V0 = 0 的虚线）。 为了能安全起动， 采用 V = V0 + K·f1 控制， 以补偿定子电阻的

压降 rs is， 其中

V0 = c0 rs isn （8-144）
V0 称作电压抬高， 数值为额定电压 Vn 的几个百分点， 容量较小的电动机取较大的

百分值。
在额定速度 （基速） 以上， 电压保持恒定， 临界转矩则随转速的升高而不断降低，

同时功率保持恒定， 一直到最高频率 f1max。 在基速以上， 如果忽略式 （8-91） 中的定

子电阻的压降 rs is， 稳态的定子电压方程变为

Vs0 ≈jω1λ
b
s0 ； ω1 > ωb （8-145）

可见， 在 ωb 以上保持电压 Vs0恒定时， 定子磁链 λs0以及相应的主磁链 λm 应随转速

（频率） 的升高而降低。 从 ωb 到 ω1max的这个速度区间称作弱磁区。 许多的应用要求在
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ω1max / ωb 比值为 2 ～ 4 的弱磁范围内提供恒功率。 从电磁负载以及热负载的角度来看，
整个电动机的设计 （尺寸） 都取决于这个要求。

图 8-17 V1 = V0 + Kf ·f1控制 （V1 / f1 控制） 的转矩—转速曲线

a） V1 / f1 关系 b） Te / ωr 曲线

V1 / f1 控制是低动态的应用以及中等调速范围的场合 （ω1b / ω1min = 10 ～ 15 左右） 的

标准传动方案， 例如， 用于驱动泵类、 风机类的负载， 这类负载的负载转矩仅取决于

转速， 因此可以针对最大效率或功率因数， 离线计算出优化的 V1 / f1 关系， 然后再在驱

动硬件中进行实现。

8. 18 只有恒转子磁链控制时， 转矩—转速曲线才是线性的

根据式 （8-96）， 转子磁链 λb
r 恒定时的转矩—转速关系为

Te = 3
2 × p ×

λ2
r0 ω1 - ωr（ ）

rr
（8-146）

它代表的是一条直线， 如图 8-18 所示。 这对于速度 （转矩） 控制而言是很理想的，
由此引申出了目前工业界广泛接受的矢量控制方法。 然而需要注意的是， 在基频 ω1b

以上， PEC 的电压已经达到最大， 转子磁链的幅值无法继续维持恒定。 这是因为，
由式 （8-145） 给出的定子磁链幅值与由式 （8-104） 给出的转子磁链幅值的差别一

般低于 15% （功率较高时差别更小） ， 当定子磁链不能维持恒定时， 转子磁链也就

不能维持恒定了。 所以， 当频率高于 ω1b时， 转矩—转速曲线又退化成 V1 / f1 控制时

的曲线形状。
在图 8-18 中， 实现四象限运行的方法跟 V1 / f1 控制中实现方法类似。
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图 8-18 基频 ω1b以下恒转子磁链控制时

（λb
r = 常数） 的转矩—转速曲线

（ω1b以上为恒电压、 变频率控制）

在图 8-18 中， 负的频率 ω1 意味着磁动势波的速度为负 （反转）， 这只需改变定子

相电压的相序 （从 abc 变成 acb） 即可实现。

8. 19 定子磁链恒定时， 转矩—转速曲线有两个临界点

从式 （8-194） 可见， 笼型转子感应电动机在稳态时的定、 转子磁链关系为

λs0 = λr0

1 + jSω1t ′r（ ）

Ks
（8-147）

因此， 根据式 （8-146）， 电磁转矩 Te 为

Te = 3
2 × p ×

K2
s

rr
 

Sω1λs0
2

1 + Sω1t ′r（ ）2 （8-148）

上式的极限值 （临界值） 为

Sω1（ ）k = ± 1
t ′r

（8-149）

Tek = 3
2 × p ×

K2
sλ

2
s0

2rrtrn
（8-150）

图 8-19 基速 ω1b以下恒定子磁通幅值、 基速

以上恒电压的转矩—转速曲线

因此， 在基频 （额定频率） 以下， 只要设计的恒定磁链幅值 λs0能够实现， 峰值转

矩就与频率无直接关系。
在基频以上， 根据式 （8-145）， 峰

值转矩近似为

Tek（ ）ω1 > ω1b
= 3

2 × p ×
K2

s

2rrt ′r
·

V2
s0

ω2
1

（8-151）
因此， 电动机四象限运行的转矩—

转速曲线具有如图 8-19 所示的形式。
由图 8-19 可见， 即使在零速下也可

以安全地输出最大转矩。 但是， 在研究

861 现代电气传动



电气传动的瞬态和稳定性时， 还必须解决转矩—转速曲线偏离线性的问题 （即非线性

的问题）。
注意： 从原理上讲， PEC 还可以提供主磁通恒定 （即气隙磁通恒定） 的变频控制。

但到目前为止， 这种运行模式在调速传动中尚未获得什么市场。

8. 20 裂相感应电动机

裂相感应电动机有两个正交的定子绕组： 主绕组和辅绕组。
这种感应电动机通常由单相交流电源供电， 这可以是恒压恒频的电源， 也可以是

变压变频的电源。
当用在调速的场合时， 它一般只需要使用单相 PWM 逆变器。
裂相感应电动机的辅绕组中串联有一个电容器， 其电流 Ia 超前主绕组中的电流 Im。

这样一来， 这两个正交放置的绕组就会在气隙中产生出椭圆形的旋转磁场。 这正是单

相感应电动机能够安全地起动起来、 并沿着从带电容器的辅绕组往主绕组方向旋转的

原因。
将电容器从辅绕组切换到主绕组， 就可以使气隙中的旋转磁场反向， 从而使电动

机的运动方向反转。 为实现这种效果， 两个绕组应该相同 （即具有相同的匝数和槽

数）。 对于单向运行的情况， 匝数比 a = Wa / Wm 往往大于 1， 且 Ia < Im， 这样设计的原

因在于， 在很多场合， 在电动机起动起来之后， 辅绕组往往会被断开。
使用两个电容器的情况也很常见： 较大的一个用于起动， 较小的另一个用于正常

运行。
由于电容器的存在， 毫无例外， 使用电容器的裂相感应电动机都具有很高的功率因数。
双值电容感应电动机的典型连接方式如图 8-20 所示。

图 8-20 双值电容感应电动机

a） 等效电路原理图 b） 空载和额定负载时的相量图

由于电容器的电压与辅绕组的电流是垂直的， 因此， 在对称条件下， 即当 Ia 和 Im

相差 90°电角度， 且具有相等的安匝数 （WmIm = WaIa ） 时， 将产生一个纯粹的旋转磁

场。 为了在起动和额定运行时实现对称条件， 零速度时需要配置的电容为 Cs， 额定速

度 （额定负载） 时需要配置的电容为 Cn < Cs（Cs / Cn≅4 ～ 6）。
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在其他的速度 （或转差率 S） 下， 气隙中的磁场将有一个附加的 （有害的） 反转

分量， 这将产生制动转矩和附加的损耗。
跟三相电动机的分析一样， 定子绕组磁动势的基波分量为：

Fm（θes，t） = F1mcos（ω1 t）cosθes

Fa（θes，t） = - F1acos（ω1 t + γ i ）sinθes （8-152）
两个磁动势的幅值之比为

F1m

F1a
=
WmkWm1

WakWa1
 
Im

Ia
= 1

a  
Im

Ia
（8-153）

合成磁动势 F（θes， t） 可以分解为正、 反向旋转的两个波：
F（θes， t） = Fm（θes， t） + Fa（θes， t）

= F1mcos（ω1 t）cosθes + F1acos（ω1 t + γ i ）sinθes

= 1
2 FmC f sin（θes - ω1 t - β f ） + 1

2 FmCbsin（θes + ω1 t - βb） （8-154）

其中：

C f = 1 +
F1a

F1m
sinγ i

 

 
 

 

 
 

2

+
F1a

F1m

 

 
 

 

 
 

2

cos2γ i （8-155）

Cb = 1 -
F1a

F1m
sinγ i

 

 
 

 

 
 

2

+
F1a

F1m

 

 
 

 

 
 

2

cos2γ i （8-156）

sinβ f =
1 +

F1a

F1m
sinγ i

C f
； sinβb =

1 -
F1a

F1m
sinγ i

Cb
（8-157）

显然， 若 F1a / F1m≅1、 相位移为 γ i = 90°， 那么 Cb = 0， 反向磁场 （即反向转矩）
将等于零。 正向磁动势分量的转差率为 S + = （ω1 - ωr ） / ω1 = S， 反向 （逆向） 磁动势分

量的转差率为 S - = （ - ω1 - ωr ） / （ - ω1 ） = 2 - S。
在稳态分析时， 可以直接使用对称分量 （ + 、 - 序分量） 模型， 而在瞬态分析时，

则通常使用定子坐标系的 d- q 模型。
对称分量 （ + 、 - 序分量） 模型

图 8-21 对称分量 （ + 、 - 序分量） 模型的分解

根据叠加原理， 有：
Am = Am + + Am - ； Aa = Aa + + Aa - （8-158）

可解得：

Am + = 1
2 Am - jAa（ ）； Am - = 1

2 （Am + jAa） （8-159）
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这样一来， 这个电动机就像是两个独立的假想电动机， 分别对应着 + 、 - 序两个

分量：
Vm + = Zm + Im + ； Vm - = Zm - Im -

Va + = Za + Ia + ； Va - = Za - Ia -

（8-160）

Vm = Vm + + Vm - ； Va = Va + + Va - （8-161）
如图 8-22 那样， 当笼型转子被分别归算到主绕组 （ m 绕组） 和辅绕组 （ a 绕组）

时， + 、 - 序分量的阻抗 Zm ± 以及 Za ± 分别代表着电机每相的总正向阻抗和总反向阻抗。

图 8-22 等效对称阻抗 （ + 、 - 序阻抗）
a） 归算到主绕组时 b） 归算到辅绕组时

电压 Vm和 Va跟电源电压 Vs的关系为

Vs = Vm； Va + （ Ia + + Ia - ）Za = Vs （8-162）
式中， Za 是辅绕组上的附加阻抗 （通常为一个电容器）， 用以获得更好的起动或

运行性能。
转矩 Te 的表达式有两项， 即正转分量和反转分量：

Te = Te + + Te - =
2p1

ω1
I2

rm +

Rrm

S - I2
rm -

Rrm

2 - S[ ] （8-163）

当辅绕组开路时， Za = ∞ ， Irm + = Irm - ， 在这种情况下， 在速度为零 （S = 1） 时，
转矩也将为零， 电动机将无法起动。

裂相电容运行感应电动机的典型机械特性 Te （ωr ） 由正向转矩 （在 + ω1 处同步）

图 8-23 裂相电容运行感应电动机的典型机械特性

和负向转矩 （在 - ω1 处同步） 两

条曲线叠加而成， 如图 8-23 所示。
尽管反向 （负） 转矩相当小，

但它在额定速度 （设计的满足对称

条件的速度点） 以下的所有速度下

都存在。 从 Im - = 0 可以得到对称的

两个条件， 一个是匝数比 a， 一个

是给定转差率 S 下的电容值 C， 具

体参见文献 [8] 第 851 页。
对于定子两个绕组用铜量相同

的电动机， 对称条件十分简单[8] ：
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a = Xm + / Rm + = tanφ +

Xc = 1
ωC = Z + ·a a + 1

（8-164）

因此， 对于现成的电动机来讲 （匝数比 a 固定）， 很有可能在任何转差率 （速度）
下都找不到满足对称条件的电容值。 幸运的是， 完美的对称并无必要， 因为对于转子

电阻设计得比较低 （效率较高） 的电动机来讲， 其反向转矩是比较小的。 裂相电容电

动机在恒速和调速的场合有着广泛的应用， 容量一般小于 500W。 第 9 章将对裂相电容

电动机的控制做更多的介绍。
例 8-5
一台电容运转裂相感应电动机， Ca = 8μF、 极数 2p = 6、 230V、 50Hz、 nn = 960r / min，

主、 辅绕组参数为： Rsm = 34Ω， Rsa = 150Ω， a = 1. 73， Xsm = 35. 9Ω， Xsa = a2Xsm， Xrm =
29. 32Ω， Rrm = 23. 25Ω， Xm = 249Ω。

针对辅绕组开路的情况， 计算：
a） 额定转差率时的 ± 序阻抗 Zm ± 、 Zm ± ；
b） 这种特殊情况下的电动机等效电路；
c） 主绕组的电流分量 Im + 、 Im - 以及总电流 Im；
d） ± 序转矩分量， 合成转矩以及机械功率、 效率、 功率因数。
解答：
a） 额定转差率：

Sn =
ω1 - ωr

ω1
= 2π × 50 - 2π × 3 × 960 / 60

2π × 50 = 0. 06； 2 - Sn = 1. 94； （8-165）

根据图 8-22 的等效电路， 正负序阻抗 Zm + 、 Zm - 分别为

Zm + = Rsm + jXsm + Zr + = 34 + j × 35. 9 + j × 249（23. 25 / 0. 06 + j × 29. 32）
23. 25 / 0. 06 + j（29. 32 + 249） =

= 34 + j × 35. 9 + 105. 4 + j × 174 （8-166）

Zm - = Rsm + jXsm + Zr - = 34 + j × 35. 9 + j × 249（23. 25 / 1. 94 + j × 29. 32）
23. 25 / 1. 94 + j × （29. 32 + 249） =

= 34 + j × 35. 9 + 9. 6 + j × 27 （8-167）
b） 注意， 由于辅绕组电流 Ia = 0， 因此， 根据式 （8-158） ～ 式（8-159） 有：

Im + = Im - =
Im

2
结合式 （8-160）， 可得：

Vm = Vs = Vm + + Vm - = Zm + Im + + Zm - Im - = Im
Zm +

2 +
Zm -

2
 

 
 

 

 
 

这意味着一个串联的等效电路， 如图 8-24 所示。
c） 因此， 主绕组的两个电流分量 Im + = Im - （A） 可以很简单地得到为

Im + = Im - =
Vs

Zm + + Zm -
= 230

2 × 165. 2 = 0. 696
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图 8-24 Ia = 0 的单相感应

电动机的等效电路

主绕组电流 Im = 2Im + = 1. 392A。
S = 0. 06 时的功率因数 cosφ1 为

cosφ1 =
Re（Zm + + Zm - ）

Zm + + Zm -
= 2 × 92. 8

2 × 165. 2 = 0. 5617！

d） 根据式 （8-163） 和图 8-24 计算转矩分量：

Te = Te + + Te - = 2p
ω1

I2
m +

Rrm

S - I2
m -

Rrm

2 - S[ ]
由前面所得的 Zm + 、 Zm - 可得 Rrm + = 105. 4Ω、

Rrm - = 9. 6Ω， 因此 Te + 、 Te - （Nm） 分别为

Te + = 2 × 3
2π × 500. 6962 × 105. 4 = 0. 9756

Te - = - 2 × 3
2π × 500. 6962 × 9. 6 = - 0. 08886

所以， 总转矩 Te（Nm） 为

Te = Te + + Te - = 0. 8687
机械功率 Pm（W） 为

Pm = Te2π × 50 = 0. 8687 × 2π × 940
60 = 85. 47

忽略铁耗和机械损耗时的效率为

η =
Pm

Pm + Pco
= 85. 47

85. 47 + 1. 3922 × 34
= 0. 5647

由以上的计算可见， 功率因数 cosφ1 很低， 这主要是因为没有电容器。 效率很低则

主要是因为功率很小。
因此， 给串联有电容器的辅绕组供电很有必要。
注意： 当存在辅绕组时， 性能计算的过程跟以上是一样的， 只是稍微繁琐一点，

具体见参考文献 [8] 第 847 页。

8. 21 小结

① 三相感应电动机可以说是工业中的牛马， 其容量从低于 1kW 一直到高达

10MW。 另外， 还有容量超过 100MW 的绕线转子结构感应电动机， 主要用于抽水蓄能

电站。
② 定、 转子的交流绕组是安放在槽中的。 在恒速高起动转矩的应用中， 要利用转

子绕组中的趋肤效应， 而在利用 PEC 来提供变压变频的调速传动中， 则应避免趋肤

效应。
③ 定、 转子绕组之间的电感随转子位置按正弦规律变化， 因此相坐标系中的电

压—电流方程是一个 8 阶的非线性系统， 即使采用数值方法， 其瞬态分析也很困难。
④ 空间相量模型跟 d- q （正交坐标系） 模型 （或 Park 模型） 等效， 其特点是系数
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为常数。
⑤ 稳态时， 转子电流空间相量和磁链空间相量在空间上是彼此正交的。
⑥ 恒速时， 空间相量模型是一个二阶系统， 有两个复特征值， 一个源自定子， 一

个源自转子。 这两个复特征值取决于转子的速度及参考坐标系的速度 ωb， 但它们的实

部在低转差率时都是负的。
⑦ 在稳态时， 空间相量模型与参考坐标系的速度无关， 具有不变的模型方程。
⑧ 感应电动机的损耗分布在定子和转子两侧： 定子侧的铁耗、 定转子绕组中的铜

耗、 转子侧的附加损耗和机械损耗。 应用等效电路可以方便地计算稳态性能。
⑨ 感应电动机的运行方式有电动机状态、 发电状态和交流制动状态 （反接制动）。

恒压恒频供电时， 转矩—转速曲线上有两个峰值 （一个在电动状态时， 一个在发电状

态时）。
⑩ 当电动机定子由直流供电、 且转子速度非零时， 转子中的动生电动势将产生转

子电流， 因而产生制动转矩。 直流制动时， 转子电流的角频率 ω2 等于转子旋转的电角

速度 ωr 。 笼型转子电动机的最大直流制动转矩发生在转子速度较小的时候。
⑪⑪⑪ 感应电动机调速的主要途径是通过 PEC 来改变定子或转子的频率和电压。 对于

调速范围有限的应用 （理想空载转速 ± 30% 左右）， 采用有限容量的 PEC 来改变转子

的供电频率的调速方法特别实用， 对大功率的传动尤其如此。
⑪⑪⑫ 定子变频调速有三种方法特别实用： V1 / f1 方法， 恒转子磁通方法及恒定子磁通

方法。
⑪⑪⑬ 只有恒转子磁通方法的转矩—转速曲线是线性的 （跟永磁直流有刷电动机的一

样）， 也就是说， 这个方法对电气传动的控制来讲是很理想的一个方法。 这就是所谓的

矢量控制方法。
⑪⑪⑭ 裂相电容感应电动机常用于 500W 以下的单相供电场合 （如家用场合）。

8. 22 习题

8. 1 在定子坐标系中 （ωb = 0）， 针对例 8-2 中的笼型转子感应电动机数据， 在

0 ～ 2400r / min 内， 选择 8 个不同的转子速度点， 绘制电动机的复根 （特征值） 轨迹。
8. 2 一台感应电动机， 具有例 8-3 中的电阻和电感参数， p = 1， Vb

r = 0， n = 900r / min，
转子磁链 λb

r = 1Wb， 转矩为 Te = 40Nm， 请计算： 定子频率 ω1 ， 同步坐标系中的定子磁

链空间相量幅值、 定子电压、 定子电流、 功率因数。 将 d 轴沿转子磁链定向， 绘制空

间相量图， 并标出对应的数值 （如图 8-12 一样）。
8. 3 一台感应电动机， 数据为： 理想空载 （S = 0） 时， 相电流有效值 Ion = 5A，

p = 2， 空载损耗 p0 = 200W， 定子相电压有效值 V = 120V； f1 = 60Hz； 每相起动电流

（ωr = 0、 S = 1 时） Istart = 15Ion， 起动功率因数 cosφ1s = 0. 3； L ls = L lr ； rstart = 3rr 。 利用图

8-11 的等效电路计算： 定、 转子电阻 rs、 rstart 以及漏电感 L ls 和 L lr ， 起动转矩， 铁耗电

阻 rm 以及铁耗 p iron， 主电感 Lm。 考虑到我们的转子是深槽导条转子 （有趋肤效应）， 正
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常运行时的转子电阻为 rr = 1. 2rs， 请计算 S = 0. 02 时电动机内的所有电气损耗。
8. 4 一台感应电动机， 数据为： rs = 0. 2Ω， p = 2， rr = 0. 2Ω， L lr = L ls = 5 × 10 - 3 H，

Lm = 0. 1H， f1 = 60Hz， VL = 220V （有效值）。 运行在再生制动状态下， S = - 0. 02， 请

计算电磁转矩 Te 和回送到电源的电功率 （忽略铁耗和机械损耗）。
8. 5 一台感应电动机， 电阻和电感等数据同习题 8. 4。 在 ω1 = 2π × 10rad / s 情况

下， 计算直流制动转矩的峰值 （直流电路连接如图 8-15b， I0 = 4A）。
8. 6 一台感应电动机， 工作时的转子磁链为 λr0 = 1Wb， 极数 2p = 4， 转子电阻为

rr = 0. 2Ω。 针对 ω1 = 2π × 20rad / s， 计算并绘制转矩—转速曲线。 针对 t ′r = 0. 01s、 S =
0. 1、 Ks = 0. 95， 确定定子磁链 λso， 以及所需的定子电压 Vs0 （忽略定子电阻）。

8. 7 一台感应电动机， 在恒定定子磁链下变频工作， 数据如习题 8. 6。 当 λs0 =
1. 06Wb 时， 确定临界转差率、 （Sω1 ） k、 临界 （最大） 转矩， 并绘制 f1 = 20Hz 时的转

矩—转速曲线。 对于 f1 ′ = 60Hz， 当电压跟 20Hz 一样时， 计算能够得到的最大磁通， 再

次确定可获得的最大转矩， 对应的电磁功率。

8. 23 参考文献
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第 9 章 PWM 逆变器供电的感应电动机传动

9. 1 引言

本章仅介绍电压源 PWM逆变器供电的中、 小功率笼型转子感应电动机的变频变压

传动。
所谓的标量控制， 是指开环电压—频率 （V1 / f1 ） 协调控制或电流—转差频率控

制， 它不使用速度 （或位置） 闭环， 一直以来用在低动态和低速度控制精度的传统应

用场合， 能够提供令人满意的调速性能。
在要求快速的转矩动态和速度控制的应用中， 则需要进行闭环速度控制甚至转矩

闭环控制。 在这种场合， 对感应电动机的转矩—转速特性或转矩—电流特性进行线性

化， 使它们变得跟直流有刷电动机的特性一样， 是一种十分理想的做法。
实现这种线性化主要有三种算法， 它们都是通过对感应电动机的空间相量方程进

行巧妙的处理来实现的：
① 矢量电流和电压控制———VC[1]；
② 直接转矩和磁通控制———DTFC[2-4]；
③ 反馈线性化控制———FLC[5-7]。
对于闭环运动控制来讲， 要想获得较宽的调速控制范围 （高于 100∶ 1）， 就必须使

用速度和 （或） 位置传感器。 但当调速范围低于以上数值时， 则不使用运动传感器，
而是基于测得的电动机电压和电流， 利用观测器来计算速度 （位置）。

因此， 我们对感应电动机的闭环运动控制做以下分类：
① 有运动传感器的控制；
② 无运动传感器的控制 （或称无传感器控制）。
随着强大的数字信号处理器 （DSP） 以及专用集成电路 （ASIC） 技术的迅猛发展，

出现了一种通用的感应电动机控制方法， 它以菜单的方式， 提供各种工作模式：
① 带 （或不带） 运动传感器的、 有转差率补偿的 V1 / f1 控制；
② 带 （或不带） 运动传感器的矢量控制 （VC） 或直接转矩和磁通控制 （DTFC）

或反馈线性化控制 （FLC）。
尽管 V1 / f1 控制是历史上第一个无传感器的 （低动态） 感应电动机控制方法， 但如

今它已经逐渐失去势头， 因此我们将其留在本章最后来介绍。 我们将先介绍矢量控制

方法 （VC） 的原理， 以及有 （或无） 运动传感器的状态观测器的实现实例。 然后按同

样的方式， 来介绍 DTFC、 FLC， 以及 V1 / f1 方法。



9. 2 矢量控制———一般化的磁链定向

矢量控制意味着通过对供电电压的幅值、 相位以及频率进行坐标变换， 实现对定

子磁通 （磁场电流） 和转矩 （转矩电流） 分量的独立 （或解耦） 控制。 磁通的变化是

比较缓慢的 （尤其是在电流控制的时候）， 维持磁通恒定可以实现快速的转矩 /电流响

应和转矩响应， 因而获得快速的速度 （位置） 响应； 另一方面， 磁通水平的控制也是

一种很重要方法， 它既可以用来避免磁路饱和及高铁耗， 又可以用在轻载时实现弱磁

降铁耗的目的。
在感应电动机中， 与第 8 章式 （8-92） ～式 （8. 93） 相对应， 有三种不同的磁链空

间相量： λbm———气隙磁链； λbs———定子磁链； λbr———转子磁链。 它们与电流的关系为

λm = Lm· is + ir（ ） = Lm im； λs = Ls is + Lm ir； λr = Lr ir + Lm is （9-1）
矢量控制可以采用以上任何一种磁链空间相量， 只需将参考坐标系的 d 轴放置在

该磁链空间相量的方向上， 并对该磁链的幅值进行监控即可。 因此， 可以定义一个一

般化的磁链， 将以上的各种磁链当成特殊情况[8-9]。
为了便于比较以上三种磁链定向策略， 我们引入新的、 一般化的转子变量ira、 λra：

ira = ir / a； λra = λr·a； rra = rr·a2 （9-2）
式中， a 为为一个实常数。 并定义一般化磁链为

λma = aLm（ is + ira） （9-3）
在复变量方程式 （8-50） ～式 （8-53） 中， 令 d / dt = s， 可得：

  Vs = rs is + s λs + jω1λs
Vr = rr ir + s λr + j（ω1 - ωr）·λr （9-4）

  Te =
3
2 p·Re （j λs i

∗
s ）

式中， ω1 为一般化磁链空间相量的电角速度； Vr = 0。 利用式 （9- 1） ～式 （9- 3），
可得：

Vs = [ rs + （ s + jω1）（Ls - aLm）]·is + （ s + jω1）·λma （9-5）

0 = - [ rr + （ s + jSaω1）（Lr - Lm / a）]·is + [ rr + （ s + jSaω1）Lr]·
λma
aLm

（9-6）

Te =
3
2 p·Re（j λma i

∗
s ） （9-7）

式中， Sa 是以一般化磁链λma的转速 ω1 作为同步转速时， 定义的转子转差率， 即

Sa =
ω1 - ωr

ω1
（9-8）

一般化磁链定向的坐标系关系如图 9- 1 所示， 其中， 定子电流is和一般化磁链λma
都是复变量， 参考系的 d 轴固定在一般化磁链的方向上：

λma = λma； is = ida + jiqa （9-9）
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图 9-1 一般化磁链定向

根据式 （9- 9 ）， 转矩表达式 （9- 7 ）
变为

Te =
3
2 pλma iqa； iqa = issinδia （9-10）

在电动状态时， 有 Te > 0 （当 ωr > 0
时）、 δia > 0， 所以 δia < 0 对应的是发电状

态。 换句话说， 在正向运动 （正向旋转）
时， 定子电流超前一般化磁链对应电动状

态， 滞后一般化磁链则对应发电状态。
根据式 （9-8） 和图 9-1 可得：

dγa
dt = Saωa （9-11）

可以认为， 式 （9-10） 中的 iqa为定子电流中的转矩电流分量， 图 9- 1 中的 ida为定

子电流中的磁通电流分量。 矢量控制的实质就是这两个电流分量的解耦控制， 因为 λma
恒定时的转矩控制就是 iqa的控制， 磁链的控制就是 ida的控制。

9. 3 一般化的电流解耦

在矢量控制中， 输入变量 （指令变量） 为参考磁链 λ∗ma和参考转矩 T∗e 。 因此，

矢量控制的感应电机是一个两输入的系统， 其中， λ∗ma的值要么保持恒定， 要么根据

某个预先定好的优化判据 （在很大程度上取决于具体的应用）， 由速度或转矩来

决定。
所谓一般化的电流解耦， 是指基于参考磁链 λ∗ma和参考转矩 T∗e ， 来确定参考电流

空间相量i∗s （ i
∗
da、 i∗qa）。 在速度 （位置） 控制系统中， 参考转矩是位置或速度闭环控制

器的输出； 在仅需转矩控制的系统中， 参考转矩就是所需的转矩 （由速度或时间决

定）。
跳过定子电压方程， 直接根据式 （9-6） ～式 （9-11）， 可得一般化的电流解耦方程

如下：

Saω1 =
iqa（1 + sσatr）
λma
aLm
- σa ida

 

 
 

 

 
 tr

； σa = 1 -
Lm
aLr
； tr = Lr / rr （9-12）

（1 + sσatr）·ida = （1 + str）·
λma
aLm
+ Saω1σatr iqa （9-13）

式 （9-12） ～式 （9-13） 可以表示成一般化的电流解耦网络， 如图 9-2 所示。
有了一般化电流解耦模型， 就可以针对任何磁链定向， 通过对 PWM逆变器进行控

制， 来迫使电动机的电流跟随 i∗da和 i∗qa。
值得注意的是 σa = 0 的情况， 此时：

871 现代电气传动



a =
Lm
Lr

（9-14）

图 9-2 一般化电流解耦网络

在这种情况下， 由式 （9-1） ～式 （9-3） 和式 （9-12） ～式 （9-13） 可得：

（λma） a =
Lm
L r
=
Lm
Lr
·λr； Saω1 =

iqa
λr
Lm

tr

=
iqa

idatr / （1 + str）

ida = （1 + str）·
λr
Lm
； Te =

3
2 p·

Lm
Lr
·λr iqa =

3
2 λ

2
r·

Saω1
rr
·p （9-15）

这是单纯的转子磁链 （λr） 定向， 相应的电流解耦网络得到简化， 如图 9-3 所示。

图 9-3 转子磁链定向时的电流解耦网络

另一方面， 当取 a =
Ls
Lm

时， 由式 （9-1） ～式 （9-3） 可得：

（λma） a =
Ls
Lm
= λs （9-16）

这就是说， 我们得到了定子磁链定向， 此时：

971第 9 章 PWM逆变器供电的感应电动机传动  



（σa） a =
Ls
Lm
= 1 -

L2m
LsLr
= σ≠0 （9-17）

因此， 定子磁链定向时的电流解耦网络仍为图 9- 2 那样的复杂形式。 若取 a = 1，
也有类似的结果：

（λma） a = 1 = λm； （σa） a = 1 = 1 -
Lm
Lr

（9-18）

这是气隙磁链定向。
电流解耦网络是实现磁链定向的一种前馈 （间接） 方法。 它要求预先已知电动机

参数， 且需要 DSP拥有正比于电流解耦网络复杂度的在线计算能力 （当采用 DSP 实现

时）。 因此， 电流解耦网络是越简单越好。
由上可见， 间接矢量控制最宜于采用转子磁链定向。 不过， 转子磁链定向虽然很

简单， 但其电流解耦网络 （见图 9-3） 严重依赖电动机的参数 Lm、 Lr / Lm 和 tr， 实质上

则决定于磁饱和的水平 （表现为 Lm、 Lr、 tr 的变化） 以及转子的温度 （表现为转子时

间常数 tr 的变化） [10]。

9. 4 转子磁链定向电流解耦中参数失调的影响

考虑恒定转差频率：
（Saω1） = （Saω1）

∗ （9-19）
及恒定定子电流：

is = i
∗
s （9-20）

但磁路的饱和程度及转子温度存在变化的情况， 即下式定义的 α 和 β 不是常数的

情况：
tr

t
∗
r

= α （9-21）

Lm
L∗m
=
Lr
L∗r
= β （9-22）

稳态时， 由式 （9-15） 可得

ida =
λr
Lm
； i∗da =

λ∗r
L∗m

（Saω1） = （Saω1）
∗ =

iqa
idatr
=

i∗qa
i∗dat

∗
r

Te =
3
2 ·p·

Lm
Lr
·λr iqa =

3
2 ·p·

Lm
2

Lr
·ida iqa =

3
2 ·pλ2r·

Saω1
rr

（9-23）

T∗e =
3
2 ·p·

（L∗m ）
2

L∗r
·i∗da i

∗
qa； i

2
s = （ i

∗
s ）

2 = i2da + i
2
qa = （ i

∗
da）

2 + （ i∗qa）
2

根据式 （9-23） 及式 （9-21）、 式 （9-22）， 有[10]：
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Te
T∗e
= αβ

1 + [（Saω1）
∗·t

∗
r ]

2

1 + [（Saω1）
∗·αt∗r ]

2[ ] （9-24）

λr
λ∗r
=
Lm
L∗m

ida
i∗da
= β

α
Te
T∗e

（9-25）

Te 和 λr 是实际产生的转矩和转子磁链。
现在， 可以利用下式来说明当定子电流 i∗s 及转差频率 （Saω1）

∗恒定时， α 和 β 对

Te / T
∗
e 和 λr / λ

∗
r 的影响：

（Saω1）
∗
t
∗
r = K （9-26）

通常， K≤1。 将 K 引入式 （9-24） 得：
Te
T∗e
= αβ 1 + K2

1 + K2α2[ ] （9-27）

λr
λ∗r
= β 1 + K2

1 + K2α2
（9-28）

图 9-4 转子磁链定向电流解耦时， 转矩实际值 /指令值之比 （Te / T∗e ） 及

转子磁链实际值 /指令值之比 （λr / λ∗r ） 与转子时间常数失调比 α之间的关系

显然， 磁饱和及温度参数 （α、 β） 对磁通比值的影响是单调的， 但转矩比随 α 的

变化存在最大值， 出现在 α = 1 / K 的时候：
Te
T∗e

 

 
 

 

 
 

max

= β 1 + K
2

2K ≥β （9-29）

当 K = 0. 5、 1. 0， β = 1， α 从 0. 5 变化到 1. 5 时， 转矩比、 转子磁链比的结果如

图 9-4 所示。
由于转子磁通的失调是单调变化的， 因此， 在转子磁链定向的间接矢量控制中，

可以用转子磁通的失调来校正转子时间常数。
当 Saω1 较小时， 转矩失调较大， 但转子磁链的失调则正好相反， Saω1 较小时， 转

子磁链的失调也较小。
在间接矢量电流控制中， 尤其在需要高精度、 快速转矩控制的场合， 对转子时间
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常数 tr 进行校正， 或根据转差频率 （Saω1）
∗对温度和磁饱和失调效应进行补偿， 几乎

是必须采取的措施。

9. 5 直接与间接矢量控制的电流解耦的对比

如上所述， 间接电流解耦要么很复杂 （采用定子磁链定向时）， 要么具有很强的参

数依赖性 （采用转子磁链定向时）。
为了绕过以上的困难， 可以通过磁链和转矩的直接闭环控制来实现电流的解耦，

其中磁链和转矩的反馈信号则由观测器的计算来产生， 如图 9-5 所示。

图 9-5 一般化磁链定向时的直接 （反馈） 电流解耦

实际上， 这个方法只是把参数失调的问题改头换面转移到观测器里面去了， 但实

践证明， 在这个新方法中， 相应的问题比较容易解决。

9. 6 交流、 直流控制器

一旦参考 d- q 轴电流 i∗da、 i∗qa和磁链定向角 θer + γ
∗
a 已知， 我们就需要将这些指令翻

译成定子电流， 并利用电流控制器让电力电子变换器 （PEC） 强制输出这些电流。
有两种方法来完成以上的任务：
① 采用交流电流控制器；
② 采用直流 （同步） 电流控制器[11]。
不管采用以上哪种方法， 都要用到第 8 章式 （8-57） 的 Park变换：

[P（θer + γa）] =
2
3

cos（ - θer - γa） cos（ - θer - γa +
2π
3 ） cos（ - θer - γa -

2π
3 ）

sin（ - θer - γa） sin（ - θer - γa +
2π
3 ） sin（ - θer - γa -

2π
3 ）

 

 

 
 
 
 

 

 

 
 
 
 

（9-30）
图 9-6 中使用的电流解耦网络 （见图 9-2） 可以用图 9-5 所示的直接 （反馈） 电流

解耦来代替， 从而得到采用交流电流控制器的直接矢量电流控制。 本章稍后将会讲到，
交流电流控制器需要采用较高的开关频率才能产生出较好的相电流波形， 因此要求逆
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图 9-6 采用交流电流控制器的间接 （或直接） 矢量电流控制

变器采用闭环 PWM控制。 相反， 由于感应电动机的低通滤波作用， 输出近似的正弦波

相电压的开环 PWM电压控制方法甚至在较低的开关频率下都可以工作得很好， 能够产

生出不错的相电流波形。
在上述的开环 PWM电压控制中， 可以使用直流电流控制器， 控制方案如图 9- 7 所

示， 它不受负载及频率的影响[11]。

图 9-7 采用直流 （同步） 电流控制器的间接 （或直接） 矢量控制

在介绍矢量电流控制方案时， 我们都假定感应电动机的响应是相当快速、 跟速度

无关的。 但一般来讲， 在电压源 PWM逆变器中， 由于是一个频繁开、 关的恒定电压在

产生电流， 而电动机的动生电动势会阻碍电流的变化， 因此， 电流 （转矩） 的响应跟

转速有关。
此外， 在基速以上， 电压是恒定的， 因此， 除了电流解耦之外， 还要求电压解耦，

以避免电流 （转矩） 控制器饱和， 进而避免传动系统的响应迟缓。

9. 7 电压解耦

大家应该还记得， 到目前为止， 我们还没有用到定子电压方程式 （9- 5）。 为方便

起见， 重写式 （9-5） 如下：
Vsa = [ rs + （ s + jω1）（Ls - aLm）]·isa + （ s + jω1）·λma （9-31）

在式 （9-31） 中， ω1 是一般化磁链空间相量λma的瞬时速度， isa和Vsa也都是在一般
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化磁链坐标系中表示的。 现在， 图 9- 8 中的电流解耦网络模块已经将电流空间相量i∗sa
算出来了， 电压解耦的任务则是， 把输出电流空间相量i∗sa所需的电压空间相量Vsa计算

出来。 需要注意的是， 电压解耦网络只有在定子磁链定向时 （即 a = Ls / Lm、 λma = λs
时） 才能得到简化， 相应的简化形式如图 9-9 所示。 此时， 式 （9-31） 变为

Vs = rs is + （ s + jω1）λs （9-32）

图 9-8 一般化磁链定向的电压解耦网络

图 9-9 定子磁链定向时的电压解耦网络

因此可以认为， 对矢量电流控制而言， 转子磁链定向是比较简单的， 而对电压矢

量控制来讲， 则是定子磁链定向比较好。
请注意， 即使在采用直流电流控制器 （见图 9- 7） 的矢量电流控制中， 也要进行

电压 （开环） 控制 （PWM控制）， 这种电压控制中没有电动势 （电压） 解耦 （或补

偿）。 因此， 在基速以上， 由于电压恒定， 如果所需的电压高于实际能够获得的电压水

平， 就难以保证传动系统不失去控制。
因此， 在基速以上， 为了获得良好的控制性能， 必须进行电压解耦。 在具体实现

时， 通常仅考虑动生电动势 E （即令图 9-8 中的 s = 0）：
E = jω1[λma + （Ls - aLm） isa] = jω1λs （9-33）

这样一来， 就得到了混合的电压—电流矢量控制。 但只有采用图 9- 7 中那样的直
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流电流控制器时， 才能得到图 9-10 所示的实用方案。

图 9-10 一般化磁链定向时， 间接 （或直接） 的混合矢量电压和直流电流控制

宽调速范围的控制常采用转子 （或定子） 磁链定向的矢量电压和直流电流控制，
这种方法实际上意味着在低速下采用直流电流闭环控制， 在高速弱磁区域则用开环电

压控制取而代之。
在弱磁区， 由于受逆变器的限制， 最大电压为 Vsmax， 即

（V∗da）
2 + （V∗qa）

2≤Vsmax （9-34）
到此为止， 我们所介绍的矢量控制实现方法有 （见表 9-1）：
① 间接 （前馈） 控制———利用参考磁链和参考转矩来计算磁链定向；
② 直接 （反馈） 控制———利用观测器由电动机电压、 电流及转子转速来计算磁链

定向。
以上两种方法都可以采用以下的实现方案：
① 矢量电流控制， 采用交流电流控制器或直流 （同步） 电流控制器来实现；
② 矢量电压-直流电流控制， 采用直流电流控制器和反电势 （电压） 解耦及开环

（电压） PWM控制来实现。

表 9-1 感应电动机矢量控制的最佳策略汇总

磁链定向
电流控制

交流 直流

电压和直流

电流控制
间接方法 直接方法

恒功率调速范围

小 大

转子磁链 X XX XX XX XXX XXX XX

定子磁链 X XXX XX XXX

气隙磁链 X X X

注： X—满意； XX—良好； XXX—很好。

矢量电压—直流电流控制由于具有前馈动生电动势补偿， 因而受转子时间常数 tr

及磁饱和等变化的影响较小， 用于 0. 1 倍基速以上的控制。 在速度低于 0. 1 倍基速时，
若采用间接电流解耦， 则由于此时的动生电动势相当低， 因而响应会严重依赖 tr 及磁
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饱和。 因此， 若采用间接矢量控制， 那么起码在进行转矩控制时应对转子时间常数 tr

进行校正。

9. 8 电压和电流对转矩和速度控制范围的限制

电动机和 PEC都有电压和电流限制或 kVA限制。 但从转速—转矩的包络线的角度

来看， 这种限制则取决于矢量控制充分利用驱动电源的具体方法。 对于速度从 ωb 到
ωmax（ωmax / ωb = 2 ～ 4） 的恒功率运行来讲， 情况尤其如此[12-13]。 在转子磁链定向中， 电

压—电流限制很容易跟踪。
稳态时 （转子磁链定向、 s = 0）， 根据式 （9-15） 可得：

λr = Lm id； iq = sω1tr id （9-35）

Te =
3
2 p·

L2m
Lr
·id iq （9-36）

式 （9-35） 告诉我们的是 id 是磁场电流。 利用式 （9-33） 可得：
λs = λma + （Ls - aLm） isa （9-37）

转子磁链定向时有 a = Lm / Lr， 因此

Ls -
L2m
Lr
= （Lm + Lse） -

L2m
（Lm + L lr）

≈L ls + L lr = Lsc （9-38）

利用式 （9-15） 和式 （9-38）， 式 （9-37） 变为

λs =
Lm
Lr
·λr + Lsc is =

L2m
Lr
·id + Ls -

L2m
Lr

 

 
 

 

 
 （ id + jiq）

= Ls id + jLsc iq = λd + jλq （9-39）

图 9-11 转子磁链坐标系中的定子磁链和电压

以上的数学处理可以用图 9- 11 来

说明。
将式 （9-39） 用于式 （9-36）， 可

得一个新的转矩表达式：

Te =
3
2 p·（Ls - Lsc）·id iq

（9-40）
式 （9-40） 可以解读为恒转子磁

链下的感应电动机， 就像一个 d 轴电

感 Ld 等于 Ls、 q 轴电感 Lq 等于 Lsc、 且

Ld >> Lq （即 Ls >> Lsc） 的磁阻同步电动机。
在稳态期间， 转子磁链必然是恒定的。 根据式 （9-31） 和式 （9-39）， 定子电压为

Vs = rs（ id + jiq） + jω1（Ls id + jLsc iq） （9-41）
或

Vd = rs id - ω1Lsc iq
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Vq = rs iq + ω1Ls id （9-42）
请注意， 这里的空载电感 Ls = L ls + Lm 是跟磁路的饱和程度相关的， 因为其中的 Lm

对应主磁路， L ls对应漏磁路。
从某种程度上讲， 基速 ωb 只是一个由设计决定的参数， 这是因为： 一方面最大磁

通水平 λsmax影响着电动机的尺寸； 另一方面， 同一个电动机又必须能在额定温度和可

获得最大电压 Vsmax的限制下， 提供连续工作的功率 （包括恒转矩运行和恒功率运行）。
因此：

ωb≈
Vsmax
λsmax

（9-43）

及

i2dn + i
2
qn = i

2
sn （9-44）

式中， isn是额定电流。
在大多数商用传动系统中， 可以短时提供 1. 5 倍甚至 2. 0 倍的额定电流 isn。 这当

然意味着必须适当地选择电动机和 PEC的定额。 在远低于基速时， 由于 PEC 拥有充足

的电压余量， 因此必须对传动系统的电流进行限制， 但在基速附近或高于基速时， 为

了获得可靠的控制， 则必须注意遵从严格的电压限制。
有一个问题是， 在基速时依靠有限的 Vsmax， 不仅要能长期输出 isn的电流， 而且还

要能在短期内输出 （1. 5 ～ 2. 0） isn的电流和较高的转矩， 这如何才能做得到呢？ 为了

解决这个问题， 我们必须计算在 Vsmax和 ω1 = ωb 时能够获得的最大转矩。
在式 （9-42） 中， 忽略 rs （即令 rs = 0）， 可得

Vsmax
2

ω2b
= λ2smax = [（Ls id）

2 + （Lsc iq）
2] （9-45）

在这些条件下， 最大转矩 Tek可由以下方法获得

∂Te
∂id

 

 
 

 

 
 = 0 （9-46）

及

iq =
1

ωbLsc
V2smax - ω

2
b（Ls id）

2 （9-47）

最后得

idk =
λsmax
2Ls
； iqk =

λsmax
2Lsc

（9-48）

Tek =
3
2 p 1 -

Lsc
Ls

 

 
 

 

 
 ·

λsmax
2

2Lsc
； isk =

λsmax
2（L2s + L

2
sc）

（9-49）

可见， 为了获得高的峰值转矩数值， 应该设计较小的短路电感 （瞬态电感）。 另外

请注意， 式 （9-48） 意味着：

λdk = λqk =
λsmax
2
；
idk
iqk
=
Lsc
Ls

（9-50）
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（Sω1） k =
iq
idtr
=
Ls
Lsc

rr
Lr
≈

rr
Lsc

（9-51）

图 9-11 中的功率因数角 φ1 为

φ1 = tan
- 1 id
iq
+ tan - 1

Lsc iq
Ls id

（9-52）

峰值电流 isk决定电动机的定额和尺寸。 id、 iq 电流分量受磁通限制方程式 （9- 45）
的限制， 该方程代表的是一个椭圆， 其轴长随着基速的增大而减小。

图 9-12 电流限制的边界

另一 方 面， id、 iq 受 电 流 限 制 方 程 式

（9-44） 中额定电流 isn和峰值电流 isk的限制， 该

式代表的是一个圆， 如图 9-12 所示。
在图 9-12 中， 点 Ak 对应于在基速 ωb 时有

峰值转矩 Tek、 峰值电流 isk、 全电压 Vsmax， 且

tanδik =
idk
iqk
=
Lsc
Ls

（9-53）

对应的功率因数角 φ1k为

φ1k = tan
- 1 idk

iqk
 

 
 

 

 
 + tan - 1

Lsc
Ls

iqk
idk

 

 
 

 

 
 = tan - 1

Lsc
Ls

 

 
 

 

 
 + 45°

（9-54）
因此， 对于最大转矩每单位磁通控制来讲，

在给定的全电压和基速下， 功率因数稍低于

0. 707（cosφ1k < 0. 707）。
利用额定转矩 （基准转矩） Teb下的式 （9- 40）， 以及额定电流 isn下的式 （9- 44），

可以得到额定转矩和额定电流下的电流角 δin。
对于给定的电动机， Ls 和 Lsc都是设计在某种较为合理的饱和程度下的。 如果 idn、

iqn的数值在图 9-12 中的对应点位于阴影区域之外， 例如象点 A′那样， 那就意味着这样

的电流数值不能实现。
对于新设计的电动机， 在最大功率因数下选择额定条件 （额定点） 是合理的：

 φ1
 （ id / iq）

= 0 （9-55）

根据式 （9-54） ～式 （9-55）， 有：

tanδin =
idn
iqn
=

Lsc
Ls

（9-56）

（cosφ1） max =
1 - Lsc / Ls
1 + Lsc / Ls

（9-57）

以上的约束条件是专为调速传动用感应电动机的设计引入的。 在基速 ωb 以上， 对

于恒定的功率 Pe 和给定的最大定子电流 isk， 我们需要满足以下的条件：

Peb = Teb·
ωb
p = Te·

ω1
p =

3
2 ω1（Ls - Lsc） id iq； ω1 > ωb （9-58）
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及

i2d + i
2
q≤i2sk； Sω1≤

iq
idtr

（9-59）

我们要从基速时的初始点 （图 9- 12 中的点 An ） 出发， 根据式 （9- 58） ～ 式

（9-59）， 并遵从以下的电压限制， 来计算频率 ω1 增大后的 id、 iq、 Sω1：
（Ls id）

2 + （Lsc iq）
2≤（Vsmax / ω1）

2； ω1 > ωb （9-60）
当 ω1 增大时， Sω1 也增大， 其极限就是式 （9- 51） 所给的对应最大转矩每单位磁

通条件的临界值。 高于该点之后， 尽管速度更高， 但 Sω1 保持不变， 仍为临界值

（Sω1） k≈rr / Lsc。 从点 Ak （δik） 处开始恒功率调速是不可取的， 因为从此处开始， δi 将
保持为 δik不变， 实际上无法得到恒功率的调速范围。 但若从图 9- 12 中的点 A′n 出发

（该点对应于短时峰值转矩和峰值电流）， 则可以获得一个 （短时的） 恒峰值功率调速

范围。 因此， 可以将 ω1 > ωb 的弱磁区分为两个区域。 第一个区域的范围为 ωb < ω1 <
ωmax1， 电动机输出恒定的电磁功率 Peb， 其特点是电流角 δi 从 δin减小到 δik， 同时 Sω1 从
（Sω1） b 增大到 （Sω1） k。

第二个区域的范围为 ωmax1 < ω1 < ωmax2， 电动机工作于恒定的电流角 δik （对应

（Sω1） k = rr / Lsc）， 再也不能产生恒定的功率， 如图 9-13 所示。

图 9-13 弱磁区及恒功率子区域

临界电流角 δik越小， 临界转差频率 （ Sω1 ） k就越高。 或者说， 短路电感 Lsc越小

（对给定的转子电阻而言）， 恒功率范围就越宽。
温度及磁饱和的变化对以上的近似分析有一定的影响， 不过这种影响的分析超出

了我们的范围， 因此不予介绍。 从转矩瞬态来看， 在弱磁区间里， 转子磁链定向和定

子磁链定向两种矢量控制方法的性能是相似的。
例 9-1
考虑一个标准的感应电动机， 参数如下： rs = rr = 0. 2Ω， L ls = L lr = 0. 005H， Lm =

0. 075H， 定子星形接法， 额定线电压有效值为 220V， 额定频率 ωb = 2π × 60rad / s， 额
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定转差率 Sn = 0. 02， 极对数 p = 2。 请确定理想空载电流有效值 I0n； 当 idn = 2I0n时 （即
idn保持为理想空载电流）， 计算额定转差率时的 iqn， 以及转子磁链、 定子磁链分量和额

定电磁转矩 Teb及功率 Peb； 计算可以产生恒定电磁功率 Peb的最大频率 ωmax1。
解答：
根据第 8 章图 8-11 的等效电路， 当 S = 0 时有：

Vsn = is0（ rs + jωbLs） （9-61）
忽略 rs 得 is0（A）：

is0 = idn =
Vsn
ωbLs

= （220 / 3） × 22π × 60 × 0. 08 = 5. 948 （9-62）

因此， 理想空载相电流 I0n （有效值） （A） 为

I0n =
idn
2
= 5. 9481. 41 = 4. 218 （9-63）

根据式 （9-15）， 转子磁链定向时的转矩电流 iqn（A） 为

iqn = Sn·ω1·tr·idn = 0. 02 × 2π × 60 ×
0. 08
0. 2 × 5. 948 = 17. 929 （9-64）

根据式 （9-15）， 转子磁链 λrn（Wb） 为

λrn = Lm idn = 0. 075 × 5. 948 = 0. 4461 （9-65）
根据式 （9-39）， 定子磁链λs为

λsn = Ls idn + jLsc iqn = 0. 080 × 5. 948 + j × 0. 01 × 17. 929 = 0. 4758 + j × 0. 1793（9-66）
根据式 （9-40）， 额定电磁转矩 Teb（Nm） 为

Teb =
3
2 ·p·（Ls - Lsc）·idn iqn =

3
2 × 2 × （0. 08 - 0. 01） × 5. 948 × 17. 929 = 22. 3947

（9-67）
根据式 （9-58）， 电磁功率 Peb（W） 为

Peb = Teb·
ωb
p = 22. 3947 ×

2π × 60
2 ≈4220 （9-68）

由图 9-13 可见， 在 ωmax1时， 达到转差频率的临界值 （ Sω1 ） k （ rad / s）， 具体由式

（9-51） 确定为

（Sω1） k =
rr
Lsc
= 0. 20. 01 = 20 （9-69）

在 ωmax1（rad / s） 时， 相应的电磁功率 Peb由式 （9-58） 给定为

Peb = Tek·
ωmax1
p = 32 p 1 -

Lsc
Lm

 

 
 

 

 
 ·

V2sn
ω2max1
· 1
2Lsc
·

ωmax1
p （9-70）

ωmax1 = V
2
sn·
3 × 1 -

Lsc
Ls

 

 
 

 

 
 

4LscPeb
= 220 2

3
 

 
 

 

 
 

2

×
3 × 1 - 0. 010. 08

 
 
 

 
 
 

4 × 0. 01 × 4220 = 501. 77 （9-71）

注意， 基频为 ωb = 2π × 60 = 376. 8rad / s， 因此恒功率区覆盖的速度比为 ωmax1 / ωb =
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501. 77 / 376. 8 = 1. 33。 对应的电流 idk（A）、 iqk（A） 如下：

iqk / idk =
Ls
Lsc
= 0. 080. 01 = 8 （9-72）

λsmax =
Vsn
ωmax1

= idk L2s + （Lsc iqk / idk）
2

= idk 0. 08
2 + （0. 01 × 8） 2 = 0. 1128 × idk （9-73）

 idk =
220 2
3 × 501. 77

× 1
0. 1128 = 3. 1679 （9-74）

iqk = 8 × idk = 8 × 3. 1679 = 25. 34 （9-75）
基速下的额定电流 isn（A） 及 ωmax1时的电流 isk（A） 分别为：

isn = i2dn + i
2
qn = 5. 9482 + 17. 9292 = 18. 89 （9-76）

isk = i2dk + i
2
qk = 3. 16792 + 25. 342 = 25. 537 （9-77）

可见， 即便是如此狭窄的恒功率调速范围 ωmax1 / ωb = 1. 33， 其获得也很不容易， 要

付出高定子电流的代价 （这意味着较低的功率因数， 很可能效率也较低）。 降低 Lsc肯
定可以增大式 （9-71） 给出的 ωmax1数值， 因而获得较宽广的恒功率速度范围。 在基速

时保留一部分电压， 或者将电动机的绕组从星形联结切换到三角形联结， 这是两种实

用的增大恒功率调速范围的方法。

9. 9 采用 PWM 技术来实现电压和电流波形

如前所述， 对矢量控制来讲， 要么采用 PWM闭环控制， 即如图 9- 6 所示的交流电

流控制器的驱动方法， 要么采用开环 PWM 控制， 即如图 9- 10 所示的电压波形驱动方

法。 因此， PWM技术是采用电压源逆变器的矢量控制技术的一个关键部分， 它不仅已

经获得了广泛的研究[15]， 而且拥有很多商用的实现方案。

9. 9. 1 开关状态电压矢量

如图 9-14 所示， 如果 PWM电压源逆变器导通的每个开关状态 （三相开关状态的

组合） 都持续 60°电角度， 那么它施加在交流电动机端口的就是对称的矩形电位 Vap、
Vbp、 Vcp。 这时， 电动机在每个周期中获得的电压有 6 个脉冲， 或者说每个周期中逆变

器仅开关 6 次。
电动机的中点电位 Vnp有时为正， 有时为负： 当逆变器的上桥臂有两个开关导通时

为正， 当下桥臂有两个开关导通时为负。 Vnp的电平切换频率是基频的三倍， 因此其中

只包含三的倍数次谐波， 所以不会出现在相电压 Van、 Vbn、 Vcn中。 这一结论也适用于

每个开关状态的导通角小于 60°的 PWM调制 （这种调制用于调节电动机的相电压）。
当采用 6 脉冲开关时， 可获得最大的输出电压基波 V1six- step。 若 PWM 调制输出的基

波电压为 V1， 则调制度 m 为
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图 9-14 PWM电压源逆变器： 任何

时刻每桥都有一个开关导通

 
图 9-15 每个周期 6 次开关的电压波形

a） 电动机端口的电位 b） 中点电位 c） 相电压

m =
V1

V1six - step
； 0≤m≤1 （9-78）

由图 9-15a可得：

V1six - step =
2
π Vd （9-79）

理想的最大调制度等于 1。 对于各种 PWM方案， 都有最大调制度 mmax < 1。 由于逆

变器的最大 kVA要根据电动机端口所需的最大电压来选择， 因此 mmax是一个重要的性

能指标。
PWM 电压源逆变器可以由 6 个全控型功率开关构成的三相全桥结构构成， 如

图 9-14 所示。 它可以产生 6 个非零电压空间矢量 （100， 110， 010， 011， 001， 101）
和两个零电压空间矢量 （111， 000）。

我们可以用空间相量来描述 6 个非零开关状态：

Vs（ t） =
2
3 （Van（ t） + Vbn（ t）·ej

2π
3 + Vcn（ t）·e - j

2π
3 ） （9-80）

利用图 9-15c中的 Van、 Vbn、 Vcn （用 Vap、 Vbp、 Vcp也可以得到同样的结果， 因为代入上

式后， 3 的倍数次谐波分量会彼此抵消）， 可得 6 个空间相量， 它们依次相隔 60°， 如

图 9-16 所示。
如何确定 8 个电压空间矢量 V1、 …、 V8 的时间长短， 实际上是 PWM 的关键所在。

在矢量控制策略中， 电压命令的施加可以直接采用开环 PWM控制。 但用同样的电压空

间矢量来施加电流命令， 则需要使用闭环 PWM 控制。 在电力电子参考文献 [15- 16]
中得到广泛研究的各种 PWM方法中， 我们这里只介绍最具代表性的两种开环 PWM 策

略和两种闭环 PWM策略。

9. 9. 2 开环空间矢量 PWM

在空间矢量 PWM控制中， 电动机的参考电压空间矢量是作为一个整体直接处理
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图 9-16 电压空间相量及其对应的相电压

a） 电压空间相量 b） 各相量对应的相电压

的， 而不是一相一相地处理的。 具体的处理方法是， 先以固定的时钟频率 2fs 对参考电

压空间矢量 V∗s 进行采样， 如图 9-17a所示， 然后， 再从逆变器的非零电压空间矢量 V1
到 V6 中， 选取相邻的某两个矢量， 它们与零电压空间矢量 V0 和 V7 一起， 各作用恰当

的时间， 从而构建出参考电压空间矢量 V∗s ， 如图 9- 17b所示。 各矢量作用时间的确定

方法如下：
2fs（ t1Vi + t2Vi + 1） = V

∗
s （ t） （9-81）

t0 =
1
2fs
- t1 - t2 （9-82）

图 9-17 开环空间矢量 PWM
a） 结构示意图 b） 第一扇区中的电压空间矢量

作用时间 t1、 t2 分别为
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t1 =
1
2fs

V∗s （ t）
2 3
π sin（60

0 - α） （9-83）

t2 =
1
2fs

V∗s （ t）
2 3
π sinα （9-84）

事实上， 这一技术产生的是 Vi、 Vi + 1和 V0（V7） 这三个电压空间矢量在半个采样周

期 （子周期） T = 1 / 2fs 中的 （时间加权） 平均电压矢量。
为了使换向次数最小， 当 V∗s 位于第一扇区时 （位于其他扇区时依次类推）， 采用

的开关顺序为

前半个采样周期 （奇数子周期） 内：
V0（ t0 / 2）…V1（ t1）…V2（ t2）…V7（ t0 / 2）… （9-85）

后半个采样周期 （偶数子周期） 内：
V7（ t0 / 2）…V2（ t2）…V1（ t1）…V0（ t0 / 2） （9-86）

也可以考虑其他的开关顺序[17]。 例如在每个扇区中只使用一种零矢量的方案：
V0（ t0）…V1（ t1）…V2（ t2）…V2（ t2）…V1（ t1）…V0（ t0） （9-87）

这种方案称作改进的空间矢量 PWM， 其损耗系数要比式 （9- 85） ～式 （9- 86） 的

方案的小。
空间矢量 PWM可以获得很高的性能， 但它要求对参考电压空间矢量 V∗S （ t） 进行

预测 （即在线计算）。
在基于载波的 PWM （或定频 PWM） 中， 存在着选择性的谐波， 在载波频率的附

近， 谐波尤甚， 这会导致电动机的噪音增大。 将谐波能量分散到一个很宽的频段上，
可以降低噪音。 图 9-18 所示的随机 PWM就是以这个原理为基础的。

图 9-18 随机 PWM的原理

在图 9-18 的随机 PWM中， 当载波信号 V∗到达其任何一个峰值时， 滞环模块将使

载波信号的斜率变反， 同时从随机数发生器中取出一个随机数， 以使载波信号的斜率

（积分器的输入） 产生额外的改变。 它以这种方式来确定每个子周期的持续时间， 使得

子周期的长短是不固定的， 但平均开关频率仍保持恒定。
过调制

在空间矢量 PWM中， 随着参考电压的增大， 零电压的时间不断缩短。 这意味着参

考电压V∗s 往逆变器的 6 个非零空间矢量V1，. . . ，6构成的外部正六边形靠近， 并将最终触及

该正六边形， 如图 9-17b所示。
当V∗s 触及该正六边形时， 调制度达到 mmax1≈0. 9， 再继续增大下去则将变成 6 脉冲
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运行。 要想平滑地切换并最终达到 mmax2 = 1， 必须采用特殊的过调制技术[15]。 为了进

一步提高性能， 人们引入了一些优化的开环 PWM方法， 特别是低开关频率的方法 （用
于 GTO器件的驱动） [15]。

死区时间： 影响及补偿

为了防止逆变器同一相的上下桥臂发生短路， 在一个开关关断和另一个开关导通

之间， 应该设置一段阻断时间 Td。 Td 应该大于电力电子开关的最大粒子存储时间 Tst。
阻断时间 Td 会影响参考电压 V∗s 的构建， 使其产生一个畸变量 ΔV：

Vav = V
∗
s - ΔV； ΔV =

Td - Tst
Td

sig is （9-88）

电压畸变量 ΔV 随着电流空间矢量的变化而改变符号， 具体由 sig is函数确定：

sig is =
2
3 [sign（ ia） + e

j
2π
3 sign（ ib） + e

- j
2π
3 sign（ ic）] （9-89）

此外， ΔV 还与安全时间 Td - Tst成正比。
畸变电压 ΔV 可以理解为上桥臂的导通时间在正电流期间缩短了 Td - Tst的时间，

在负电流期间则延长了同样的时间。
当采用闭环 （电流控制器） PWM时， 可以不必使用死区补偿器来对死区进行补偿。
但对于开环 PWM 来讲， 为了避免电压畸变在低频 （低速） 下引起机电不稳

定， 必须进行死区补偿。 由于在每一个 PWM 周期中都存在死区导致的延迟， 随着

速度 （频率） 的升高， 其引起的误差也会增大， 因此在高速下也需要进行死区

补偿。
可以采用硬件或软件来进行死区补偿 [16] 。 补偿量添加在死区位置之前。 对于

正电流， 补偿措施是延长上桥臂脉冲的时长， 对于负电流， 补偿措施是缩短上桥

臂脉冲的时长。

9. 9. 3 闭环 PWM

闭环 PWM往往涉及电流或磁通的闭环控制， 这可以是非优化的或实时优化的。
滞环电流控制是一种典型的闭环 PWM， 它既可以采用图 9-19 所示的三个独立的交

图 9-19 独立的滞环电流控制

a） 信号流示意图 b） 相电流波形
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流 （相） 电流控制器来实现， 也可以在 （交流） 定子坐标系中， 通过对电流空间相量

的误差 Δ is进行协调控制来实现。
当 a相的电流误差 Δia = i

∗
a - ia > + h 时， 逆变器的上桥臂开关 （A + ） 开通， 而当

Δia < - h 时， 则下桥臂开关 （A - ） 开通。 b 相和 c 相也独立地遵从同样的程序。 显

然， 按照这种程序， 零电压空间矢量 V0 （V7） 是无处施加的。 此外， PWM 的开关频率

fs 也是变化的， 平均开关频率跟滞环宽度 2h、 电动机的参数以及速度有关。 可以通过

对 h 的数值进行调整， 使平均开关频率维持在可接受的限度内， 从而限制电流谐波、
噪音等。 零电压矢量的缺失使得在较低的基波频率下 （也即低电压幅值、 低速时） 需

要很高的开关频率， 此外还有可能出现次谐波问题。
为了降低开关频率， 并减小电流谐波， 可以基于电流相量误差 Δ is及其导数 dΔ is / dt

所在的扇区 （6 个 60°宽度的扇区之一）， 并配合负载端口上的反电动势矢量E及已有的

电压矢量Vi所在的扇区， 给逆变器施加恰当的非零或零电压矢量。
为此， 可以以定子坐标系中的以下电动机方程为基础， 定义一个优化的开关表[19]：

Lsc
dΔ is
dt ≈E - Vi； Δ is = i

∗
s - is （9-90）

E = E0 + Lsc
d i∗
dt + rs i

∗ （9-91）

式中， E0 是负载内部的感应电动势矢量， E 则是当 is = i
∗
s 时， 负载端口上的一个反电动势。

式 （9-90） 表明， dΔ is / dt 是由Vi的选择唯一决定的。 E位于图 9- 20 中的 6 个扇

区之一， 只需知道 Δ is的位置以及已施加的Vi的位置， 就可以找到E所在的扇区 （见图

9-20a、 b）。
施加到逆变器上的新电压矢量 Vi， 在稳态运行时应提供最小的 Δ is， 以降低电流谐

波， 而在瞬态过程时则应提供最大的 Δ is， 以产生快速的电流和转矩响应， 如图 9- 20c
所示。 参考文献 [19] 针对一个 1. 5kW的电动机， 对以上控制方法的结果与采用独立

的滞环控制器的结果进行了对比， 结果表明两种方法具有相当的快速响应特性， 但以

上的控制方法具有更低的谐波含量和噪声水平。
不过， 实践证明， 交流电流控制器是依赖负载、 电动机参数以及频率 （速度） 的，

直流 （d- q） 电流控制器则对频率和交叉耦合效应相当不敏感[11]。 直流 （同步或 d- q）
电流控制器不仅较好， 而且它还可以在定子坐标系中进行实现， 这只需将其在磁通坐

标系中的以下 PI控制器形式的方程进行坐标变换[11]：

Ves = K ti +
1
s

 
 
 

 
 
 （ ie

∗

s - i
e
s） （9-92）

即施加 Park变换 e - jθ1， 变换成以下的最终形式即可：

Vs = xs + Kti（ i
∗
s - is）；

dθ1
dt = ω1 （9-93）

s xs = K（ i
∗
s - is） + jω1xs （9-94）

上面这些方程可以很方便地实现， 其不足之处是， 为了对交叉耦合进行补偿， 需
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图 9-20 电流矢量滞环控制

a、 b） E区的侦测 c） 基于参考文献 [19] 的开关表

要计算磁通旋转的速度 ω1
[11，17]。

注意： 本章稍后将说明， 可以将直接转矩和磁通控制 （DFTC） 吸收到 d- q （同
步） 电流和电压闭环随机 PWM 控制中， 从而在低速和高速 （弱磁区， ω1 > ωb） 下都

能提供很高的性能。
上面已经介绍了大部分有关间接矢量控制的知识， 下面介绍一个完整的数值实例。

9. 10 间接矢量交流电流控制———实例分析

这里介绍一个感应电动机前馈 （间接） 矢量控制系统仿真的例子。 实例使用 MAT-
LAB / Simulink仿真程序完成。 电动机模型集成在两个模块中， 第一个为 d- q 轴中的电

流和磁通计算模块， 第二个为转矩、 速度和位置计算模块。
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对不同参数的电动机进行仿真时， 电动机参数的更改做到了尽可能简单。 点击相

应的模块， 就会出现一个对话框， 修改其缺省值即可改变模块的参数。
电流解耦网络集成在一个单独的模块中。 在其第一个输入处， 用户需要设置磁通

psim∗的值。 用户可以修改速度调节器 （PI 调节器） 的参数 （包括放大系数、 积分时

间常数， 它们的缺省值为 K i = 10， Ti = 0. 8s）， 以研究系统的行为。 我们在程序中添加

了一个换向频率模块 （来控制换向频率）， 以满足采样条件。 积分步长可以使用 Simu-
link的 Simulation （仿真） / Parameters （参数） 功能菜单进行修改。

为了查看以上介绍的各个模块的结构， 可以使用菜单 Options （选项） / Unmask （打
开封装） 来打开它们的封装。 Park轴变换集成在 Park变换模块中。

该电气传动系统的模块结构如图 9-21 ～图 9-23 所示。
该仿真所用的电动机参数如下： Pn = 1100W， Vnf = 220V， 2p = 4， rs = 9. 53Ω， rr =

5. 619Ω， Lsc = 0. 136H， Lr = 0. 505H， Lm = 0. 447H， J = 0. 0026kgfm2。

图 9-21 感应电动机的间接矢量交流电流控制系统

图 9-22 交流电流控制器

以下给出的曲线为起动过程以及在 0. 4s处施加负载转矩时的转速、 转矩、 电流以

及磁通等的瞬态响应曲线。
图 9-24 所示为速度的瞬态响应曲线， 可见它快速而平滑， 即使在 t = 0. 4s处施加
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图 9-23 电动机的空间相量模型

图 9-24 速度的瞬态响应

了负载转矩之后的瞬间也是如此。 图 9- 25 所示为转矩的响应曲线， 转矩响应也很快

速， 对于 f0 = 8kHz 的开关频率来讲， 转矩脉动是适中的。 图 9- 26 所示为相电流波形，
看起来也比较平滑， 谐波含量适中。 定子磁链响应 （见图 9- 27） 和转子磁链响应 （见
图 9-28） 的曲线有点相似， 但是转子磁链的瞬态响应较慢， 跟我们的预期一致。

图 9-25 转矩响应
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图 9-26 稳态时的相电流波形

图 9-27 定子磁链的幅值

图 9-28 转子磁链的幅值

当从零电流和零速度起动起来之后， 在 t = 0. 4s处施加负载转矩时， 转子磁链在调

整到其参考值的过程中所产生的动态瞬变量是很小的。
需要指出的是， 这里的参数都是已经调整好的。 当然也可以研究参数失调的影响，

但这已经超出这个实例的范围了。
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9. 11 有运动传感器的直接矢量控制中的磁链观测器

在直接矢量控制中， 必须基于测得的电动机电压、 电流以及转子速度 （如果可能

的话）， 在线计算电动机定子或气隙的磁链空间相量幅值 λma及其相对于定子 a 相绕组

轴线的瞬时位置 θer + γ
∗
a 。 转矩则可以从磁链和电流的空间相量计算而得， 所以只要算

得磁链， 并且测出了定子的电流， 那么计算转矩的问题就解决了。
因此， 对直接矢量控制来讲， 磁链观测器是极其重要的。 磁链观测器可以是开环

的， 也可以是闭环的， 我们将从简单到复杂， 介绍几种磁链观测器的实现方案。

9. 11. 1 开环磁链观测器

开环磁链观测器是以电压模型或电流模型为基础的。 电压模型利用定子坐标系中

的定子电压方程， 即在式 （9-32） 中令 ω1 = 0， 得：
Vss = rs i

s
s + s λ

s
s （9-95）

在式 （9-37） 中， 令 a = Lm / Lr 得：

λsr =
Lr
Lm
（λs - Lsc is） （9-96）

因此， 从原理上讲， 定子和转子的磁链空间相量λs和λr都可以基于测得的Vs和is来
进行计算， 相应的信号流图如图 9-29 所示。

图 9-29 （定子坐标系中的） 基于电压模型的开环磁链观测器

不幸的是， 由于模型中的积分项以及定子电阻随温度的变化， 除非采用特殊的校

正措施， 否则这个观测器难以工作到 2Hz以下。
另一方面， 基于电流模型的转子磁链空间相量， 则以转子坐标系 （ωb = ωr） 中的

转子方程为基础：

- rr i
r
s + （ rr + sLr）

λrr
Lm
= 0 （9-97）

为了获得在定子坐标系中的结果， 这个模型需进行两次坐标变换， 一次针对电流，
另一次针对转子磁通。 这个观测器的优点是工作频率低， 甚至可以工作在零频率下，
但它对温度与磁饱和变化所导致的参数失调 （Lm 和 tr 的失调） 十分敏感。 此外， 它还

要求使用转子速度或位置传感器。 参数自适应是解决这类问题的一个办法。
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基于电流模型的磁链观测器的信号流图如图 9-30 所示。

图 9-30 电流控制的开环磁链观测器

更好的方法是采用闭环磁链观测器。

9. 11. 2 闭环磁链观测器

我们先将电压模型和电流模型结合到一起， 取长补短， 得到如图 9- 31 所示的混合

模型。 在高速下， 定子电阻的影响小， 因此电压模型较好； 在低速下， 则是电流模型

较好， 因为它甚至可以工作于零频率下 （用于直流制动的控制）。 利用两个系数 K1 和
K2 来决定两个模型间的切换， 以使在零频率下仅由电流模型起作用， 在高频下则由电

压模型起主导作用。

图 9-31 基于闭环电压和电流模型的转子磁链观测器

定子磁链可以简单地由式 （9- 96） 的转子磁链表达式算得。 选取 K1 = 33rad / s、

K2 = 90（rad / s）
2 是较为可行的。

有关以上两种磁链观测器的深入知识， 请参考文献 [20]。 人们还提出了许多其他

类型的磁链观测器， 如三次谐波磁链 （电压） 估算器[21]、 Gopinath 观测器[22]、 模型参

考自适应与 Kalman滤波观测器等。 这些磁链观测器都需要大量的在线计算， 并需要知

道感应电动机的参数。 因此， 它们似乎更适合于与速度观测器一起在无传感器的感应

电动机驱动中使用， 这方面的内容将在下一个实例分析完成之后， 再予以介绍。

9. 12 有速度传感器的间接矢量同步电流控制———实例分析

下面给出图 9-7 所示基于直流电流控制的感应电动机矢量控制系统的仿真结果。
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仿真在 MATLAB / Simulink平台下实现。 电动机的模型集成为两个模块， 第一个为 d- q
轴中的电流和磁链计算模块 （见图 9- 32）， 第二个为转矩、 速度和位置计算模块 （见
图 9-33）。

图 9-32 间接矢量电流控制系统

图 9-33 电动机的空间矢量 （d- q） 模型

换向表采用 MATLAB函数来实现。 针对不同仿真的电动机参数更改起来十分简单。
只需点击这些模块， 就会出现一个对话框， 修改模块的缺省值就可以改变这些模块的

参数。
电流解耦网络由一个单独的模块来实现。 在其第一个输入处， 需要设置磁链 λ∗r 的

数值。 也可以修改速度调节器 （PI 调节器） 的参数 （包括放大系数和积分时间常数，
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它们的缺省值分别是 K i = 10、 Ti = 0. 8s）， 来研究系统的行为。 我们添加了一个换向频

率模块 （来控制换向频率）， 以满足采样条件。 积分步长的缺省值是 50μs， 可以使用

Simulink的 Simulation （仿真） / Parameters （参数） 功能菜单进行修改。
要查看以上介绍的各个模块的结构， 可以使用菜单 Options （选项） / Unmask （打开

封装） 来打开它们的封装。
利用一个可实现某种空间矢量电压 PWM 算法的换向表 （开关表）， 直接将 d- q 轴

电流的误差 i∗d - id 和 i∗q - iq 转换成逆变器中的电压矢量 （也可以使用 PI调节器， 由 d-
q 轴电流误差生成逆变器的电压矢量）。

这个仿真所用的电动机参数如下： Pn = 1100W， Vnf = 220V， 2p = 4， rs = 9. 53Ω，
rr = 5. 619Ω， Lsc = 0. 136H， Lr = 0. 505H， Lm = 0. 447H， J = 0. 0026kgfm2。

图 9-34 速度瞬态响应曲线

图 9-34 ～图 9-38 给出的是起动过

程以及在 0. 4s 处开始施加负载转矩

时， 速度、 转矩、 电流以及磁链的动

态响应曲线。 负载转矩的数值为 4Nm。
图 9-34 所示为速度响应曲线， 它

快速而平滑。 图 9- 35 所示的转矩响应

曲线也是如此， 其中只有适中的转矩

脉动。 图 9-36 所示的电流波形的谐波

含量较少， 负载转矩的施加没有引起

大的电流瞬变， 与我们的预期一致。
图 9-37 ～ 9-38 所示为定子和转子的磁

链响应曲线， 它们与 9. 10 节的对应曲

线十分相似。

图 9-35 转矩响应曲线 图 9-36 相电流波形

实现开关表的 MATLAB文件的内容如下：
function[sys，x0] = tab3（t，x，u，flag，zindex，table）
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图 9-37 定子磁链幅值

图 9-38 转子磁链幅值

%∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
%Here starts the switching table lookup routine. . .
%∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
if flag == 3，Perform the desired table lookup
V0 = [0 0 0]；
V1 = [1 0 0]；
V2 = [1 1 0]；
V3 = [0 1 0]；
V4 = [0 1 1]；
V5 = [0 0 1]；
V6 = [1 0 1]；
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V7 = [1 1 1]；

  sq = 0. 866025404；
  x0 = u（1）；
  y0 = u（2）；
  z0 = u（3）；
  if（x0 > 0），x0 = 1；end；
  if（x0 < 0），x0 = - 1；end；
  if（x0 == 0），x0 = 0；end；
  if（y0 > = 0），y0 = 1；end；
  if（y0 < 0），y0 = - 1；end；
  if（x0 == 1）&（y0 == 1），xf = 1；end；
  if（x0 == 1）&（y0 == - 1），xf = 2；end；
  if（x0 == - 1）&（y0 == 1），xf = 3；end；
  if（x0 == - 1）&（y0 == - 1），xf = 4；end；
  if（x0 == 0），xf = 5；end；
  if（cos（z0） > sq），zf = 1；end；
  if（cos（z0） < = sq）&（cos（z0） > 0）&（sin（z0） > = 0），zf = 2；end；
  if（cos（z0） > - sq）&（cos（z0） < = 0）&（sin（z0） > = 0），zf = 3；end；
  if（cos（z0） < - sq），zf = 4；end；
  if（cos（z0） > = - sq）&（cos（z0） < 0）&（sin（z0） < 0），zf = 5；end；
  if（cos（z0） < = sq）&（cos（z0） > = 0）&（sin（z0） < 0），zf = 6；end；
  r = table（xf，zf）；
  if r == 0，sys = V0；end；
  if r == 1，sys = V1；end；
  if r == 2，sys = V2；end；
  if r == 3，sys = V3；end；
  if r == 4，sys = V4；end；
  if r == 5，sys = V5；end；
  if r == 6，sys = V6；end；
  if r == 7，sys = V7；end；
%∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
%Here ends the switching table lookup routine…
%∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
elseif flag == 0，
  % This part takes care of all initialization；it is used only once.
  x0 = []；
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  % The system has no states，three outputs，and three inputs.
  sys = [0 0 3 3 0 1]ˈ；
else
  % Flags not considered here are treated as unimportant.
  % Output is set to [].
  sys = []；
end.

9. 13 无运动传感器传动中的磁链和速度观测器

在调速范围要求高达 100∶ 1 的场合， 无传感器传动已经开始流行， 这种趋势甚至

已经进入到要求快速转矩响应 （额定阶跃输入的响应时间为 1 ～ 5ms） 的场合。 这方面

的文献十分丰富， 已出现了好多的解决方案[23，24]， 其中有些方案已经进入世界范围的

市场。 从本质上讲， 它们都可以归为两类：
① 无信号注入的方法；
② 有信号注入的方法。

9. 13. 1 性能指标

在评估无传感器传动中的各种磁链和速度观测器的性能时， 普遍使用下述性能指标：
① 稳态误差；
② 转矩响应快速性；
③ 低速行为 （调速范围）；
④ 对噪声及电动机参数失调的敏感性；
⑤ 动态鲁棒性；
⑥ 相对于性能的复杂度。

9. 13. 2 速度观测器的分类

速度估计 （观测） 的基本原理有以下几种：
A. 速度估算器；
B. 模型参考自适应系统；
C. Luenberger速度观测器；
D. Kalman滤波器法；
E. 转子齿磁导纹波法。
除转子齿磁导纹波方法外， 其他方法都要使用磁通观测器来计算电动机的速度。

9. 13. 3 速度估算器

速度估算器往往基于转子转速 ω̂r的经典定义：
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ω̂r = ω̂1 - （S ω̂1） （9-98）
式中， ω1 是转子磁链矢量的瞬时速度； （Sω1） 是转子磁链的滑移速度 （即转差频

率）。 可以在定子坐标系中基于以下公式来计算 ω1：

ω̂1 =
d
dt [Arg（λ

s
r）]； λ

s
r = λdr + jλqr （9-99）

或

ω̂1 =
λ
·s
qrλ

s
dr - λ

·s
drλ

s
qr

（λsr）
2 （9-100）

式中， λ
·s
qr， λsdr， λ

·s
dr， λsqr需要使用磁通观测器来确定 （譬如采用图 9- 31 那样的转

子磁链观测器）。 另一方面， 根据式 （9-23）， 转差频率 （Sω1） 为

（S ω̂1） =

3
2 p·（λdr iqs - λqr ids）Lm
3
2 p·（λr

2 / rr）Lr
=
（λdr iqs - λqr ids）·Lm

λ2r tr
（9-101）

请注意， （S ω̂1） 仅跟转子电阻 r r 强烈相关， 因为 Lm / L r 几乎跟磁饱和没有关系。
同样， 若要求在低速下获得较高的精度， 那就必须对转子电阻进行校正。 这个转差

频率公式既适合稳态， 也适合暂态， 由其可以快速估算出 ω̂ r， 从而获得快速的转矩

响应。
这样的速度估算器甚至可以工作在 20r / min的低速下， 但它们在低速下对转矩扰动

的动态抵抗能力较为有限。
对大多数速度观测器来讲， 似乎都存在以上同样的问题。 不过， 不对称的 Luen-

berger观测器由于采用机械模型， 具有转子电阻校正及磁链观测角鲁棒性高的特点， 实

践证明其在无信号注入的情况下在低至 3r / min的低速下都具有较高的动态鲁棒性。

9. 13. 4 模型参考自适应系统

模型参考自适应系统 （Model Reference Adaptive Systems， MRAS） 以两个系统的比

较为基础。 其中一个系统不含速度， 称作参考模型。 另一个系统包含速度， 称作可调

模型。 利用这两个系统之间的误差导出一个自适应模型， 由它来为可调模型产生估算

的速度 ω̂r。
为了消除定子电阻的影响， 选取维持气隙磁场的磁化电流的无功功率 qm 作为两个

模型的输出[25]：

qm = is Vs - Lsc
d i∗s
dt

 

 
 

 

 
 （9-102）

q̂m = Lm （ îm·îs） ω̂r +
1
tr
（ îm îs）[ ] （9-103）

利用转子电压方程式 （9-4） （令 ω1 = 0）， 可得转子磁链的磁化电流 îm（ = îs +
Lr
Lm

îr）
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在定子坐标系中的方程为

d îm
dt = ω̂r îm + （ îs - îm）

1
tr

（9-104）

选用以下的速度自适应机制：

ω̂r = Kp +
K i
s

 

 
 

 

 
 （qm - q̂m） （9-105）

从而得到图 9-39 所示信号流图的 MRAS速度估算器。

图 9-39 基于气隙无功功率误差的

MRAS速度估算器

在这个速度估算器中， 转子时间

常数 tr 变动的影响仍然存在， 这将影

响到速度的估算。 不过， 如果将该速

度估算器与间接矢量电流控制一起使

用的话， 那么由于同样的 （错误的）
tr 也将进入到转差频率的计算中， 因

此至少可以保证转子磁场定向免受 tr

变动的影响。
MRAS速度估算器中不含积分， 因此甚至在定子零频率下也可以工作 （如图 9- 40a

所示的直流制动）， 且不受定子电阻 rs 的影响。 图 9- 40b 是它工作在 20r / min 时的速度

波形[25]。

图 9-40 MRAS速度估算器

a） 定子零频率运行 （直流制动）  b） 在低速下的运行情况

9. 13. 5 Luenberger 磁通和速度观测器

首先， 基于定子坐标系中的定、 转子方程， 应用全阶 Luenberger 观测器来计算定

子电流和转子磁链：

d
dt

iss
λsr

 

 
 
 

 

 
 
 =

A11 A12
A21 A22

 

 
 
 

 

 
 
 ·

iss
λsr

 

 
 
 

 

 
 
 +

B1
0

 

 
 
 

 

 
 
 ·Vs （9-106）

其中

iss = [ id iq] T； Vss = [Vd Vq] T； λsr = [λdr λqr] T； （9-107）
分块矩阵 A11、 A12、 A21、 A22则由式 （9- 5） ～式 （9- 6） 中令 ω1 = 0、 a = Lm / Lr 来
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确定：

A11 = -
rr
Lsc
1 +

L2m
L2r

 

 
 

 

 
 ·I = ar11·I； B1 =

1
Lsc
·I

A12 =
Lm
LrLsc

1
tr
I - ω̂rI′ 

 
 

 
 
 = ar12·I + a i12·I′

A21 =
Lm
tr
I = ar21 I； A22 =

1
tr
I + ω̂rI′ （9-108）

I =
1 0
0 1[ ]； I′ =

0 - 1
1 0[ ]

令

x̂ = [ ids iqs λdr λqr] T （9-109）
则全阶 Luenberger观测器可写成

dx̂
dt = Âx̂ + BV̂s + G（ îs - is） （9-110）

矩阵 G 的选择应使观测器稳定。 取

G =
g1 g2 g3 g4
- g2 g1 - g4 g3

 

 
 
 

 

 
 
 

T

（9-111）

其中

g1 = （K - 1）（ar11 + ar22）； g2 = （K - 1）a i22； g4 = - c（K - 1）a i12
g3 = （K

2 - 1）（car11 + ar21） - c（K - 1）（ar11 + ar22）； c = Lsc （9-112）
ar22 = 1 / tr； a i22 = ω̂r

这样得到的速度估算器是一个基于转子磁链λ̂sr和定子电流îs的估算器：

ω̂r = Kp +
K i
s

 

 
 

 

 
 Im[（ is - îs） λ̂

s
r] （9-113）

从本质上讲， 该速度估算器是以某种转矩误差为基础的。
如果必须估算转子电阻 rr 的话， 那么要在参考磁通电流 i∗ds中额外叠加一个高频参

考电流 i∗da。 这样一来， 就可以用下式来估算转子电阻[26]：
d
dt
1
tr

 
 
 

 
 
 = - λ̂r[（ îds - i

∗
ds ）·i∗da] （9-114）

采用这种方法， 可以在低至 30r / min的最小速度下， 获得令人惊异的结果。
额外注入一个高频 （10 倍额定频率） 磁通电流的方法， 既可用于确定转子速度，

又可用于确定转子时间常数 tr
[27]。

基于扩展 Kalman滤波器的速度和磁通观测器[28]也可工作在低至 20 ～ 25r / min 的速

度下作速度估算， 不过这类方法需要的在线计算时间相当可观。

9. 13. 6 转子齿磁导纹波速度估算器

转子齿磁导纹波速度估算器基于这样一个实事： 转子槽开口引起的定子电压和电
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流谐波的角频率 ωs1，2与转子角速度 ω̂r、 转子槽数 Nr 以及同步角速度 ω̂1的关系为

ω̂s1，2 = Nr ω̂r ± ω̂1 （9-115）
可以利用以转子齿磁导谐波频率 ω̂s1，2为频率中心的带通滤波器， 来分离 ω̂s1，2， 再

由式 （9-115） 来计算 ω̂r。 此外， 人们也提出了其他一些类似的方法来获得 ω̂s1，2， 并改

善瞬态性能。 这类方法尽管具有对电动机参数的免疫能力， 但响应都相当慢， 主要应

用于一些要求宽调速范围、 但不存在大的动态变化的中、 高功率的场合[27]。
在有信号注入 （或无信号注入） 的感应电动机无速度传感器控制方面， 想了解更

多、 更新内容的读者， 请参考文献 [30]。

9. 14 直接转矩与磁链控制

直接转矩与磁链控制 （Direct Torque and FLux Control， DTFC） 是一个商用缩略语，
代表所谓的直接自控制 （direct self control）， 最早由参考文献 [32-33] 针对 PWM电压源

逆变器供电的感应电动机提出， 后来被文献 [4] 推广为一般化的转矩矢量控制 （Torque
Vector Control， TVC）， 适用于由电压源或电流源逆变器供电的所有交流电动机的驱动。

事实上， 以定子磁链矢量的幅值、 转矩误差的正负符号及其相对值、 以及定子磁

链矢量在一个周期的 6 个 （或 12 个） 扇区之一上面的位置为基础， 可以将一个确定的

电压矢量 （或电压矢量的组合） 按某个平均化的时长直接施加到逆变器上。
为了确定定子磁链空间相量以及转矩误差， 必须对相应的变量进行估算。 可以说，

适用于直接矢量控制的各种磁链 （转矩） 估算器或速度观测器也都适用于 DTFC。 直接

矢量控制和 DTFC的基本结构分别如图 9-41a、 b所示。
由图 9-41 可见， DTFC控制是一种直接矢量直流 （同步） 电流控制。
图 9-41 中的两种控制策略都需要磁链和转矩观测器， （如果是无传感器的运动控

制， 则还需要速度观测器）。 但 DTFC本身具有恰当的比例定标， 因此无需为直流电流

（ ida、 iqa） 设计 PI控制器。 此外， 它利用一个开关表 （TOS） 来代替矢量旋转变换及开

环 PWM。 由于这两个方面的简化， 使得 DTFC 控制仅因磁链—转矩—速度观测器的原

因而与电动机参数相关。 最后， DTFC依靠定子磁链而非转子磁链来工作。
从动态性质来看， 这两种控制方法有着某种相似之处。 不过， 直接矢量控制的磁

链动态响应要慢一些， 因为它往往忽略了转子磁链与 d 轴电流之间的以下动态关系：

id = （1 + str）
λr
Lm

（9-116）

当然， 也可以将式 （9-116） 添加到直接矢量控制中去， 但这个运算的引入也就暗

示着需要某种转子时间常数 tr 的自适应机制。 因此， 有一点是很清楚的， 就是 DTFC
其实是一种结构更简单、 更鲁棒， 但却仍然在宽广的调速范围上保留了很高的转矩动

态响应特性的一种间接的直接矢量控制。
可以用滑模或模糊逻辑来代替图 9- 41b 中的三位滞环磁通控制器和两位滞环转矩

控制器。 在任何时刻都已知定子磁链的幅值和位置， 就可以应付短时电源电压冲击
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图 9-41
a） 直接矢量电流控制 b） DTFC控制

（10 ～ 20ms时长）， 从而提供内在的 （故障电压） 穿越能力。
由于 DTFC 的上述优势十分明显， 因此 DTFC 成了一种通用的 （适用于各种应

用的） 感应电动机驱动方案， 推向市场的既有含运动传感器的方案， 也有无运动

传感器的方案 [33] 。 当采用数字控制时， 只需一个控制板就可以实现全部控制

功能。
接下来介绍两个方面的内容： DTFC的原理与性能， 感应电动机 DTFC 无传感器控

制的实例分析。
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9. 14. 1 DTFC 的原理

尽管图 9-41 已经揭示了 DTFC的原理， 但只有弄清楚开关表是如何生成的， 才能

使 DTFC系统成功地运行起来。
基于以下的定子坐标系中的定子电压方程， 来给逆变器选择适当的电压矢量Vs（ i）

（其中 i 为电压空间矢量的序号）：
d λss
dt = V

s
s - rs i

s
s （9-117）

积分可得：

Δ λss = λss - λss0 = ∫
T i

0

（Vss - rs i
s
s）·dt≈ Vs（ i）Ti （9-118）

从本质上讲， 可以用定子磁链的加速或减速来抵消转矩的误差 εT。 为了降低磁链

的误差， 根据式 （9-118） 来选择适当的电压矢量， 并驱使磁链轨迹沿着该电压矢量的

方向行进， 使磁链的幅值增大或减小。
当需要增大磁链幅值时 （磁链误差 ελ > h / 2）， 施加一个到当前磁链矢量λss0的投影

为正的电压矢量。 相反， 当需要减小磁链幅值时 （磁链误差 ελ < - h / 2）， 施加一个投

影为负的电压矢量。 当需要使磁链前行时 （转矩误差 εT > 0）， 选择正向的电压矢量；
当需要使磁链逆行时 （转矩误差 εT < 0）， 选择反向的电压矢量； 当需要使磁链暂时不

动时 （磁链误差等于 0 时）， 选择零电压矢量。
对于第 1 扇区的磁链空间相量， 电压矢量的选择如图 9-42b所示。

图 9-42
a） 定子磁链空间相量的轨迹 b） 磁链位于第 1 扇区时 （ - 30° ～ + 30°） 电压矢量的正确选择

完整的优化开关如表 9-2 所示。
在 DTFC中， 既可以利用滞环宽度来确定每个电压矢量的作用时间， 也可以保持

每个电压矢量的作用时间恒定， 开关频率也恒定。 对于前一种情况， 可以对磁链和转

矩两个滞环宽度进行优化， 以使平均开关频率保持恒定。
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表 9-2 DTFC 中， 基本电压矢量的选择

θs（ i）

λ T
θs（1） θs（2） θs（3） θs（4） θs（5） θs（6）

1 1 V2 V3 V4 V5 V6 V1

1 - 1 V6 V1 V2 V3 V4 V5

0 1 V0 V7 V0 V7 V0 V7

0 - 1 V0 V7 V0 V7 V0 V7

- 1 1 V3 V4 V5 V6 V1 V2

- 1 - 1 V5 V6 V1 V2 V3 V4

这样看来， DTFC似乎很简单。 不过， 这个方法需要对定子磁链进行观测， 若要求

在低至 0. 5Hz的频率下获得良好的性能的话， 则起码应使用图 9- 31 所示的复合电压—
电流模型来对定子磁链进行观测。

一旦定子磁链已知， 转矩就可以简单地算得：

T̂e =
3
2 pRe（j λ

s
s i
s∗
s ） （9-119）

图 9-43 转矩矢量控制 （TVC）
的转矩响应

不出我们所料的是， 这一方法的转矩响应不仅相当

快速 （跟矢量控制一样）， 而且在 1 ～ 2Hz以上具有不受

转子电阻影响的特点， 如图 9-43 所示[2]。
此外也可以看到， 转矩脉动也得到了直接的控制，

铁耗和噪声则可以通过选择定子磁链水平来控制。
如 9. 13 节所述， 若要实现无传感器控制， 则需要磁

链和转速两种观测器， 这可以获得 1 ～ 5ms 的转矩响应

时间 （跟有运动传感器时一样快速）， 且拥有 100 ∶ 1 的

调速范围、 0. 1%的额定速度误差。 这种性能的无传感

器 DTFC传动目前已经商品化[31]。

9. 15 无速度传感器的 DTFC 传动———实例分析

以下介绍感应电动机 DTFC 传动系统的仿真结果。 本例在 MATLAB / Simulink 平台

下实现， 如图 9-44 所示。 电动机模型集成为两个模块， 第一个为 d- q 轴坐标系中的电

流和磁链计算模块， 第二个为转矩、 转速和位置计算模块， 如图 9-45 所示。
换向表 （开关表） 用 MATLAB函数来实现， 用来选择正确的逆变器电压矢量。 这

个表的输入值为： 来自电动机模型的两个定子磁链值 （λsd和 λsq）， 用以求取磁链的位

置； （来自转矩估算模块的） 转矩估算值与 （速度调节器输出的） 转矩参考值之间比

较所得的误差； 算得的定子磁链与其参考值 （恒值） 之间比较所得的误差。
做不同的仿真项目时， 电动机参数的更改十分简单。 只需点击这些模块， 就会出
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现一个对话框， 修改模块的缺省值就可以改变这些模块的参数。

图 9-44 DTFC系统

图 9-45 感应电动机的模型

图 9-46 转速和转矩观测器

可以修改速度调节器 （PI 调节器） 的参

数 （包括放大系数、 积分时间常数， 它们的缺

省值分别为： Ki =10， Ti =0. 8s）， 来研究系统

的行为。 我们添加了一个换向频率模块 （来控

制换向频率）， 以满足采样条件。 积分步长的

缺省值是 25μs， 可以使用 Simulink 中的 Simu-
lation （仿真） / Parameters （参数） 功能菜单进

行修改， 如图 9-46。
要查看以上介绍的各个模块的结构， 可

以使用菜单 Options （选项） / Unmask （打开封

装） 来打开它们的封装。
本仿真所用的电动机参数如下： Pn =

1100W， Unf = 220V， 2p = 4， rs = 9. 53Ω，
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rr = 5. 619Ω， Lsc = 0. 136H， Lr = 0. 505H， Lm = 0. 447H， J = 0. 0026kgfm2。
图 9-47 ～图 9-51 为在 0. 4s时施加负载转矩的起动过程中的转速、 电流、 转矩及磁

链的动态响应曲线。 负载转矩的数值为 8Nm。

图 9-47 速度的动态响应 （测量值与估算值）
a） 测量值 b） 估算值

图 9-48 相电流波形 （稳态）

图 9- 47a 为测得的速度， 图 9- 47b
为估 算 的 速 度， 可 见 二 者 彼 此 十 分

接近。
图 9-48 所示为相电流波形， 它与间

接矢量交流或直流电流控制所得电流稍

有不同。
图 9- 49 为转矩响应曲线， 可见，

转矩计算器 （观测器） 也相当不错。
图 9-50 和图 9- 51 分别为定、 转子磁链

的幅值曲线。 可见， 定子磁链的响应快

速而稳定， 转子磁链仅在瞬态期间才有
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变化。 请记住， 在 DTFC中， 定子磁链的幅值是直接控制的。

图 9-49 转矩响应曲线的估算值 （测量值与此很相近）

图 9-50 定子磁链的幅值

图 9-51 转子磁链的幅值

开关表的 MATLAB文件 （tab32. m） 的内容如下：
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function[sys，x0] = tab3（t，x，u，flag，zindex，table）
%∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
% Here starts the switching table lookup routine. . .
%∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
if flag == 3，
% Perform the desired 2D table lookup

V0 = [0 0 0]；V1 = [1 0 0]；V2 = [1 1 0]；V3 = [0 1 0]；
V4 = [0 1 1]；V5 = [0 0 1]；V6 = [1 0 1]；V7 = [1 1 1]；
  x0 = u（1）；
  y0 = u（2）；
  z0 = u（3）；
  z1 = u（4）；
  if （x0 > 0. 01）， x0 = 1；end；
  if （x0 < - 0. 01）， x0 = - 1；end；
  if （x0 < 0. 01）&（x0 > - 0. 01）， x0 = 0；end；
  if （y0 > = 0）， y0 = 1；end；
  if （y0 < 0）， y0 = - 1；end；
  if （x0 == 1）&（y0 == 1）， xf = 1；end；
  if （x0 == 1）&（y0 == - 1）， xf = 2；end；
  if （x0 == - 1）&（y0 == 1）， xf = 3；end；
  if （x0 == - 1）&（y0 == - 1）， xf = 4；end；
  if （x0 == 0）， xf = 5；end；
  if （sign（z0） > = 0）&（sign（z1） > = 0）&（sign（ sqrt（3）∗ abs（ z1）- abs（ z0）） = =

- 1）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1）， zf = 1； end；
  if （sign（z0） > = 0）&（sign（z1） > = 0）&（sign（ sqrt（3）∗abs（ z1）- abs（ z0）） > =

0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1）， zf = 2；end；
  if （sign（z0） > = 0）&（sign（z1） > = 0）&（sign（ sqrt（3）∗abs（ z1）- abs（ z0）） > =

0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） > = 0）， zf = 2；end；
  if （sign（z0） == - 1）&（sign（z1） > = 0）&（sign（ sqrt（3）∗ abs（ z1）- abs（ z0）） >

= 0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） > = 0）， zf = 3；end；
  if （sign（z0） == - 1）&（sign（z1） > = 0）&（sign（ sqrt（3）∗ abs（ z1）- abs（ z0）） >

= 0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1）， zf = 3；end；
  if （sign（z0） == - 1）&（sign（z1） > = 0）&（sign（sqrt（3）∗abs（z1）- abs（z0）） ==

- 1）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1），zf = 4；end；
  if （sign（z0） == - 1）&（sign（z1） == - 1）&（sign（sqrt（3）∗abs（z1）- abs（z0）） =

= - 1）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1），zf = 4；end；
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  if （sign（z0） == - 1）&（sign（z1） == - 1）&（sign（ sqrt（3）∗abs（ z1）- abs（ z0））
> = 0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1），zf = 5；end；
  if （sign（z0） == - 1）&（sign（z1） == - 1）&（sign（ sqrt（3）∗abs（ z1）- abs（ z0））

> = 0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） > = 0）， zf = 5；end；
  if （sign（z0） > = 0）&（sign（z1） == - 1）&（sign（ sqrt（3）∗abs（z1）- abs（ z0）） >

= 0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） > = 0）， zf = 6；end；
  if （sign（z0） > = 0）&（sign（z1） == - 1）&（sign（ sqrt（3）∗abs（z1）- abs（ z0）） >

= 0）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1）， zf = 6；end；
  if （sign（z0） > = 0）&（sign（z1） == - 1）&（sign（ sqrt（3）∗abs（z1）- abs（ z0）） =

= - 1）&（sign（abs（z1）- sqrt（3）∗abs（z0）） == - 1），zf = 1；end；
  r = table（xf， zf）；
  if r == 0， sys = V0；end；if r == 1， sys = V1；end；
  if r == 2， sys = V2；end；if r == 3， sys = V3；end；
  if r == 4， sys = V4；end；if r == 5， sys = V5；end；
  if r == 6， sys = V6；end；if r == 7， sys = V7；end；
% Here ends the switching table lookup routine. . .
%∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗∗
elseif flag == 0，
  % This part takes care of all initialization； it is used only once.
  x0 = []；
  % The system has no states， three outputs， and four inputs.
  sys = [0 0 3 4 0 1]ˈ；
else
  % Flags not considered here are treated as unimportant.
  % Output is set to [].
  sys = []；
end

9. 15. 1 基于空间矢量调制的 DTFC

在上面的仿真结果图 9-48 ～图 9-49 中， 可以看到转矩和电流的显著脉动。
目前有丰富的文献处理以上的问题[39-43]。
本质上讲， 有两种主要的方法来降低 DTFC感应电动机传动中的转矩纹波和电流谐波：
① 将 PWM变频器的开关频率从 5 ～ 15kHz增大到 20 ～ 40kHz；
② 在有限的开关频率下， 在定子磁链矢量行进的每个 60°区间中， 增加所用的电

压矢量的数目。
对目前流行的基于 IGBT 器件的 PWM 电压源变频器来讲， 后一种方法似乎更为

实用。
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在有限开关频率的场合， 可以采用 9. 9. 2 节介绍的开环空间矢量调制来实现较低

的转矩纹波。
为了使用开环 SVM， 必须实时计算定子坐标系中的参考电压矢量 （需要的电压矢

量） V∗s 。
除了所谓的定子磁链矢量控制方法[4]外， 还有很多其他的磁链和转矩控制器可用

来产生开环 SVM所需的参考电压V∗s 。
线性变结构的[43]或线性与变结构混合的转矩和磁链控制器在解决这个问题上已经

得到实际应用[40，42]。
这里介绍一下线性加滑模的 SVM- DTFC 算法[39]。 它基于定子磁链和转矩的误差

（ελs、 εTe）， 来定义滑模 （变结构） 面 Sλs、 STe：

Sλs = ελs + Cλs
dελs
dt

STe = εTe + CTe
dεTe
dt （9-120）

那么， 在定子磁链坐标系 （θλs） 中， d- q 轴参考电压 （指令电压） V∗sd 、 V∗sq为

V∗sd = kpλ + k iλ
1
s

 
 
 

 
 
 sgn（Sλs）

V∗sq = kpT + k iT
1
s

 
 
 

 
 
 sgn（STe） + ω̂λs λ̂s （9-121）

式中， ω̂λs、 λ̂s为估算的定子磁链的速度和幅值。
再将 d- q 轴电压 Park变换到定子坐标系， 以得到具有恒定增益的滞环 DTFC （relay

with constant gains DTFC， RCG） [39]， 如图 9-52 所示。

图 9-52 线性 +滑模的 SVM-DTFC算法

由式 （9-121） 及图 9-52 可见：
① 需要进行一次从定子磁链坐标系到定子坐标系的 Park变换。
② 另外还进行了电动势补偿， 以改善高速的转矩动态响应特性。
③ 线性 （PI） 控制器环节保证了较低的转矩和电流纹波。
④ 滑模控制器环节提供了对抗转矩、 转动惯量及电动机参数失调的高鲁棒性。
⑤ 为了降低稳态时在目标变量值周围的颤振， 可用以下边界层为 2h 的饱和函数来

代替符号函数：
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sat（x） =
sgnx （ x > h）
x
h （ x < h）{ （9-122）

在该边界层之内， 控制器为高增益的 PI 型， 以迫使误差为零。 在该边界层之外，
原有 DTFC的滑模鲁棒性及快速响应的特点都得以保留。

⑥ 需要采用状态观测器来估算定子磁链的幅值 λ̂s、 角度 θ̂λs、 电磁转矩 T̂e以及定

子磁链矢量的速度 ω̂λs。
⑦ 为了进行速度闭环控制， 需要有转速观测器。
下面再次利用滑模的概念， 为定、 转子磁链观测器推导一个一般化的电压 /电流模

型， 它具有内在的无运动传感器的特点。 这只需简单地利用定子坐标系、 转子磁链坐

标系中的定、 转子电压方程式 （8- 44） ～ 式 （8- 45） 及磁链方程式 （8- 52） ～ 式

（8-53）， 即可得到：
d λ ^s
dt = - rs is + Vs + k1sgn（ is - i

^
s） + k′1（ is - i

^
s） （9-123）

d λ ^rr
dt ≈

Lmrrλ
^r
s

LsLsc
-
rrλ

^r
r

Lsc
+ k2sgn（ i

r
s - i

^r
s ） + k′2（ i

r
s - i

^r
s ） （9-124）

Lsc = Ls - L
2
m / Lr；Tr = Lr / rr

式中， Ls、 Lr 分别为定、 转子的电感； rs、 rr 分别为定、 转子的电阻； is、 i ^s分别为

定子坐标系中的定子电流矢量的实际值和估算值； irs、 i ^rs 分别为转子磁链坐标系中的定

子电流矢量的实际值和估算值。
由于定、 转子的电阻 rs、 rr 跟温度有关， 因此必须对它们进行在线校正。 通常有

rs = ksrrr， 故只需对定子电阻进行校正。
在式 （9-123）、 式 （9-124） 中， Sgn函数对应的非线性项反映的是滑模的贡献。

此外， 还添加了一个线性的比例环节 （P环节）。
根据定子坐标系中定、 转子磁链的定义， 可得电流观测器为

i ^s≈
Lr

LsLsc
λ ^s -

Lm
LsLsc

λ ^r （9-125）

在定子坐标系中， 转子磁链和定子磁链之间的关系可写成：

λ ^r≈
Lr
Lm

λ̂s - Lsc is；Lsc = Ls -
L2m
Lr
≈Lsl + Lrl （9-126）

在以上的定子电流及转子磁链观测器中， 磁饱和的影响较小。 这是因为， 对半闭

口槽或开口槽的电动机， 当电流大于 2 ～ 3 倍额定电流时， Lsc的变化只有几个百分点，
而比值 Lr / Lm、 Lr / Lm、 Lr / Ls 也只是受磁饱和的轻度影响。

很容易得到电磁转矩观测器为

T̂e =
3
2 pRe（j λ

^
s i
∗
s ） （9-127）

以上 （线性 +滑模） 混合的磁链观测器的结构框图如图 9-53 所示。
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图 9-53 感应电动机基本的 （线性—滑模） 混合磁链观测器

就速度观测而言， 可采用图 9-54 所示的非对称 Luenberger （或等效的锁相环） 速

度观测器：

d
dt
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ω̂r

T̂L

 

 

 
 
 
 

 

 

 
 
 
 

=
0 1 0
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0 0 0
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+
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·ε （9-128）

ε = sin（ θ̂λr - α̂）；ω̂s = Sω = ω̂λr - ω̂r （9-129）

尽管这个观测器只能粗略地估算负载转矩 T̂L， 但却可以很好地估算转子的速度。

式中的 ω̂s为转子磁链矢量的转差 （S） 速度； θ̂λr为转子磁链角的估算值 （见图 9-53）。

图 9-54 非对称 Luenberger速度观测器

这个观测器的误差动态方程很简单， 为

de
dt = （A - KC）e；C = [1，0 0]； K = [k1 k2 k3]

T （9-130）

式中， A 为式 （9-128） 中的系统矩阵。 A - KC 的特征值即为观测器的极点。
为了获得良好的动态性能， 应该使观测器拥有一个负的实数极点和两个具有负实

部的复数极点。
当不存在参数和转动惯量失调时， 速度观测器的速度响应及误差曲线如图 9- 55 所

示， 可见速度观测器的瞬态响应较好， 误差较小[42]。
速度误差对大的转动惯量变化有很强的免疫力， 但为了能够将稳态速度误差限制

在 2 ～ 2. 5r / min以下， 必须进行转子电阻校正。
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图 9-55 非对称 Luenberger速度观测器的结果

a） 估算的瞬时速度响应 b） 速度估算的误差

当 SVM- DTFC采用上述的速度和磁链观测器时， 在零速度下的转矩纹波得到了降

低， 如图 9-56 所示。

图 9-56 在零速度下的转速、 电流、 转矩和磁链曲线

a） 估算的转子速度 b） 测得的转子速度 c） 估算的转矩

d） 估算的定、 转子磁链 e） 测得的 （α， β） 轴定子电流 f） 估算的 （α， β） 轴定子磁链

由图 9-57 明显可以看出， 在静止状态下， 转矩响应相当快速， 磁链和转矩控制器
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具有较大的 PI增益[42]。

图 9-57 静止状态下， RCG控制的转矩瞬态响应

a） 估算的转矩 b） 估算的定、 转子磁链

c） 估算的转矩 （时间片段放大） d） 电流估算值的误差

负载时稳定控制在 3r / min转速下的结果如图 9-58 所示。

图 9-58 DTFC实现极低速 （3r / min）———基于滑模观测器及转矩、
磁通控制器的空间矢量调制（SVM）感应电动机传动方案

a） 估算的转子速度 b） 测得的转子速度 c） 估算的转矩 d） 估算的定、 转子磁链
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图 9-58 DTFC实现极低速 （3r / min）———基于滑模观测器及转矩、
磁通控制器的空间矢量调制（SVM）感应电动机传动方案 （续）

e） 估算的定子电流幅值 f） 定子电流估算值的误差

在图 9-58f中， 可以看到较小的电流误差 （纹波）。
在图 9-58c中， 仍然可以看到转矩的纹波， 这些纹波主要源于电刷的摩擦， 因为

我们采用了一台直流有刷永磁电动机， 反向运行在电动状态 （相当于反接制动） 来给

系统加载。
以上方法并不是唯一一个不使用信号注入方法却可以很好地工作在极低速下的

例子。 例如， 参考文献 [44] 采用矢量控制， 没有信号注入， 却工作到了 5r / min 的

低速。
实践证明， 感应电动机 SVM控制采用无传感器 DTFC 方案时， 在各方面都可以获

得跟高级矢量控制同样的性能， 但所需的在线计算量却要少一些。
注意： 当速度低于 3r / min时， 无运动传感器的控制方法需要使用更好的速度和磁

链观测器， 可能不得不使用信号注入技术[30]。

9. 16 反馈线性化控制

发明矢量控制的目的， 是为了对磁链和转矩进行独立的控制， 因为在直流有刷电

动机中， 就隐含着这种分开控制的能力。
大家也知道， 在磁链和转矩解耦之后， 当磁链恒定时， 转矩正比于转矩电流， 得

到的是一个线性的转矩—转速特性。 在感应电动机的方程中， 要获得这样的人工解耦

及线性化效果， 原则上可以通过一些其他的非线性变换来实现。 反馈线性化控制[5-7]就

是这种方法之一。
反馈线性化要用到的仍然是定子坐标系中的式 （9- 106） ～式 （9- 108）， 以及定子

电流和转子磁链的 d- q 轴分量， 再加上表示转矩平衡的运动方程式。
选取转子磁链的平方 Φ1（x） = λ

2
r 以及转子的速度 Φ2（x） = ωr 作为新的输出变量。

这样就得到了感应电动机的反馈线性化控制系统， 其基本信号流图如图 9- 59
所示[7]。
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图 9-59 反馈线性化控制

需要注意的是， 反馈线性化控制的计算量要大于矢量控制和 DTFC 控制， 并且需

要完全知道电动机的参数。 参考文献 [32] 表明， 反馈线性化可以获得与高级矢量控

制及 DTFC控制十分相似的动态性能。
由于存在高级矢量控制、 DTFC控制这两个强劲的对手， 要预言反馈线性化控制的

工业应用前景有点难度。

9. 17 标量 （V1 / f1） 控制

泵类、 风机类应用的调速范围一般仅为 3∶ 1， 最多为 10∶ 1。 这类传动都避免使用

运动 （速度） 传感器。
传统的标量 （V1 / f1） 开环控制是这类应用的首选。 从本质上讲， 这种控制的电压

幅值 V1 和频率 f1 满足以下关系：
V∗1 = V

∗
0 + K f f

∗
1 （9-131）

式中， V∗0 称作电压提升量， 是低速下电动机能够正常运行所必需的。
定子频率按人们所希望的斜坡函数变化， 并根据式 （9-131）， 用开环 PWM程序来

控制 PWM逆变器， 如图 9-60 所示。
频率的斜坡形变化应相当缓慢， 以确保稳定。 在稳态点的附近， 可以对感应电动

机的方程作线性化处理， 以便人们可以用实验的 （工业的） 方法， 找出 imr—f1 平面上

不稳定的开区域以及 V1—f1 平面上不稳定的椭圆区域[33]， 如图 9- 61 所示。 这里的 imr
为转子磁链的磁化电流。

通常有[33]：
ω1min > 2 / tr （9-132）

式中， tr 为转子时间常数。
此外， 参考文献 [33] 也证明， 发生不稳定的品质因数 fm 为
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图 9-60 V1 / f1 开环 （标量） 控制

图 9-61 V1 / f1 开环标量控制的不稳定区域

a） imr—ω1 平面上不稳定的开区域 b） V1—f1 平面上不稳定的椭圆形区域

fm =
tm
tr
< 0. 5 （9-133）

式中， tm 为机械时间常数。
图 9-61a中的两根渐近线的斜率是直接与 tr 和 tm 相关的。 图 9-62 给出了几台极数

分别为 2、 4、 6 极的电动机的品质因数 fm 的数值[33]。

图 9-62 式 （9-133） 定义的品质因数 fm

2 极电动机倾向于不稳定 （ fm < 0. 5），
4 极和 6 极的电动机对不稳定则较不敏感。
需要指出的是， 从品质因数的角度看， 拥有

较大的短路电感 Lsc相对值比较有利。
开环标量 （V1 / f1 ） 传动除了倾向于不

稳定外， 还容易受到快速斜坡加速、 快速而

（或） 巨大的转矩扰动的破坏。 此外， 负载

的增加会引起速度 ωr 的降低：
ωr = ω1 - （Sω1） （9-134）

在低速 （低频率） 下， 负载增大引起的速度降低具有很大的影响， 有可能无法承

受。 按照负载情况对转差频率 （Sω1） 进行补偿， 是解决这个问题的一个实用方法。
补偿转差频率的做法是在稳态下进行的， 此时， 转子磁链实际上不随时间变化，
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是恒定的， 所以， 根据式 （9-15） 的转矩 Te 的表达式， 有：
Te = H（ω1 - ωr） = HSω1 （9-135）

其中：

H = 32 p·
λ2r
rr

（9-136）

运动方程为

J
p
dωr
dt = Te - Tload （9-137）

假定机械的动态过程变化较慢， 转子磁链可以看成是恒定的。 在如此慢的动态变

化下， ωr 的解为

ωr = ωr0 - ω1 +
Tload
H

 

 
 

 

 
 e -

t
tm + ω1 -

Tload
H （9-138）

tm =
J
pH （9-139）

当转子磁链恒定时， 转矩—转速曲线为一条直线， 因此可以期望得到式 （9- 138）
这样的稳定的速度响应。

然而， 假若 rr （tr） 发生 25%的变化， 则将引起转差频率产生 25%的误差。 对额

定速度而言， 这个误差相对较低， 但在低速下， 它却会表现为高达 25%的速度误差。

图 9-63 转差频率补偿的原理

转差频率补偿方法的原理[34]如图 9- 63 所示： 对

于给定的转矩， 在参考转速 （给定转速） ω∗r 中增加

一个估算的转差频率 （Sω1）
∗， 使原本要从点 A 移到

点 B的工作点移动到点 C， 从而使得 ωr 与负载无关。
图 9-64 为相应算法的信号流图。 可见， 它是利

用电压模型来估算转子磁链的。
电压模型仅可用于 2Hz 以上， 这对 V1 / f1 传动来

讲是可以接受的。
根据式 （9- 135）、 式 （9- 137） 以及图 9- 64， 可

以得到图 9-65 的信号流图。
根据图 9-65， 可以很简单地得到 ωr / ω

∗
r 对应的传递函数 G0 为

G0 =
pH（1 + st2）

Jt2 s
2 + （J + pHt2 - JHK1） s + pH

（9-140）

G0 能够提供稳定响应的前提为

HK1 < 1 + pHt2 / J （9-141）
另一方面， ωr 和 Tload之间的传递函数 G1 为

G1 =
p（HK1 - st2 - 1）

Jt2 s
2 + （J + pHt2 - JHK1） s + pH

（9-142）

式 （9-142） 意味着， 在稳态下， 即当式 （9-142） 中的 s = 0 时， 单位阶跃负载转
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图 9-64 带转差频率前馈补偿的 V1 / f1 标量控制

图 9-65 转差频率补偿的信号流图

矩对应的 Δωr 为

Δωr =
HK1 - 1

H （9-143）

因此，

Δωr

< 0 （HK1≤1）
= 0 （HK1 = 1）
> 0 （HK1 > 1）

 

 

 

  

  

（9-144）

全补偿时有 Δωr = 0， 故 HK1 = 1， 这对应于图 9- 63 中的点 C。 在这种情况下， 式

（9-141） 是自动满足的。 在特殊的情况下， 例如， 当存在随机摩擦转矩扰动时， 为了

保证稳定运行， 低速时会出现 Δωr < 0（HK1≤1）。 参考文献 [34] 表明， 这种方法在低

至 100r / min的转速下都可以获得良好的性能。
注意： 在轻载弱磁时 （为了降低铁耗）， 必须根据预定的轻载转子磁链水平来选择

图 9-65 中的滤波器增益 K1（K1 = 1 / H）。
这种传动的一个很好、 很典型的应用场合， 是负载转矩仅为速度的函数的场合，

此时， λr （和 H） 的数值也仅为速度的函数。
同样要提醒的是， 带转差频率补偿的无速度传感器控制的 V1 / f1 传动可以在低至

100r / min的转速下提供满意的精度， 但它只适合于低动态的应用场合 （如泵、 风机及

类似的应用）。
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9. 18 自运行

所谓自运行 （self- commissioning）， 是指驱动系统已安装在应用现场但尚未投入实

际运行前， 当它处于初始化模式时， 能够自动地估算参数、 自动地标定控制器的闭环

参数等。
自运行应根据具体场合所用的特定控制策略， 来估算电动机—逆变器的参数， 这

种要求是很好理解的。
感应电动机控制的实用方法特别多， 我们这里仅针对一个具体的矢量控制系统，

来介绍几种基本的参数估算及控制器标定方法的原理。
让我们考虑图 9-66 所示的直接矢量电流控制方案， 其中带有直流 （同步） 电流控

制器和电流模型开环转子磁链观测器。
需要估算的最明显的参数是主电感 Lm 和转子时间常数 tr。

图 9-66
a） 直接矢量电流控制 b） 基于电流模型的转子磁链观测器

不过， 为了标定电流、 磁链以及速度控制器， 自运行应按照以下的步骤来执行：
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① 必须估算定子电阻 rs 以及瞬态时间常数 t ′ = Lsc / （ rs + rr）， 并以这些值为基础，
来标定电流控制器；

② 在电流控制器投入运行之后， 对转子时间常数 tr 进行估算， 并将其用于转子磁

链观测器中 （见图 9-66b）， 进而对磁链控制器进行标定；

③ 对参考转子磁链水平以及对应的磁化电流îmr进行标定；
④ 通过空载加速试验， 根据式 （9-139） 计算机械时间常数 tm。
估算感应电动机参数 rs、 Lsc、 Lm、 tr、 J 的方法很多， 可归类如下：
① 静止下的阶跃电压响应试验；
② 静止下的频率响应试验；
③ 动态试验 （非零速度）。
静止下的阶跃电压试验相当容易做， 因为 PWM 可以输出任何给定时长的电压脉

冲。 这种方法在实际的自运行中仍然占绝大多数。
不过， 最近人们发现， 阶跃电压响应受笼型转子趋肤效应的影响太大， 当电动机

的功率增大时尤其如此。 和实际运行情况相比， 这样算得的短路电感 Lsc会被低估[35]。
实践证明， 静止下的频率试验在很宽的功率范围内 （1 ～ 500kW） 都可以提供较好

的结果[35]。
下面仍以静止下的阶跃电压响应方法来介绍自运行的原理[36]。 自运行过程始于电

动机参数的输入： 额定电压、 额定电流、 额定频率及极对数 p。
首先进行直流试验， 已知直流母线电压和调制度 md （我们的情况下没有电压传感

器）， 计算出定子电阻。
为了考虑逆变器死区的影响， 针对两个不同的调制度 md1和 md2进行测量， 按下式

来计算定子电阻：

rs =
V1（md1 - md2）

is1 - is2
（9-145）

到此为止， 可以说只是对电流控制器做了粗略的标定。 用到了两个电流水平， 分

图 9-67 静止下的阶跃

电压响应

别是 50%和 100%的额定电流， 但仅用了一个电压矢量

（例如， 仅用了 V1 ）。 为了估算电动机的瞬态时间常数

t ′， 通过一个内建调制器的二进制端口来控制逆变器导

通若干个微秒， 记录下峰值电流 ipeak和相应的时刻 tpeak，
如图 9-67 所示。

由于导通时间很短， 主磁通尚未产生， 因此电动机

的方程为

Vs = （ rs + rr） is + Lsc
d is
dt （9-146）

t ′ =
Lsc

rs + rr
=

Vd tpeak
（ rs + rr） ipeak

（9-147）

算出几次试验所得 t ′的平均值。
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基于以上结果， 可以对图 9-68 所示的电流控制器的参数进行标定， 图中的 Ts 为采

样时间。

图 9-68 直流 （同步） 电流控制器

根据优化增益方法[36]， PI控制器中的常数为

VPi =
t ′

2TsVdK inv
； ti = t ′ （9-148）

更进一步， 我们还要估算转子的时间常数。 在电动机静止下， 让逆变器输出直流

电流 （采用 PWM方法施加电压空间矢量 V1）， 然后断开逆变器 （使定子开路）， 记录

定子感应的电压， 它满足以下方程：

Vs0（ t） = Lm
d ir
dt （9-149）

0 = ir + tr
d ir
dt （9-150）

当两个记录时刻满足 t2 - t1 << tr 时， 转子时间常数 tr 近似为

tr≈
Vs0（ t）

Vs0（ t1） - Vs0（ t2）
（ t1 - t2）； t1 < t < t2 （9-151）

直接测得的未衰减的 Vs0的数值较小。 一旦 tr 已知， 就可以确定额定的转子磁化电

流 i∗ms。
为了确定 i∗ms， 我们将传动系统运行在 V1 / f1 开环模式下， 频率为 10%的额定频率，

并将电动机的空载电流转换到同步坐标系中。 只有同步坐标系中的电流 iq 等于零时，
转子时间常数 tr 才为前面测得的数值， 否则会有偏移。 iq 等于零时的 d 轴电流就是额

定磁化电流 i∗mo （若 V1 / f1 比值为额定值的话） [36]。
在额定电压下， 针对额定频率以上的频率进行同样的试验， 以便获得 imr（ωr） 的

数值。
在这个过程中， 还要求取 Lm = λr / imr。 然后就可以对图 9- 66 中的磁链控制器进行

标定， 如图 9-69 所示。

图 9-69 转子磁链环的控制器

利用恒转矩 （ imr、 iq 恒定） 时的转子磁场定向加速试验， 可以计算出机械时间常
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数 tm。 请注意在经过时间 ta 后， 转速达到 ωa， 因此机械时间常数可以利用以下的运动

方程来求取：
Jdωr
pdt =

3
2 p

L2m
Lr
imr iq （9-152）

J = 32 p
2L
2
m

Lr
imr iq

ta
ωa

（9-153）

利用式 （9-139） 的 tm 表达式和式 （9-153） 中的 J， 可得

tm =
J
pH =

1
tr

ta
ωa

iq
imr

（9-144）

接下来就可以利用标准的方法， 来对速度控制器进行标定了。
参考文献 [36] 对自运行过程的时序进行了归纳， 如图 9-70 所示。

图 9-70 自运行时序

整个过程持续约 60s。 此后， 传动系统就可以全力投入运行。 对于无传感器运行来

讲， 自运行要求的技术稍有差异。
在高性能传动中， 采用模型参考自适应方法 （MRAC）、 在线自适应方法或在线观

测器来进行电动机参数整定。 这些内容[37，38]不在本书的范围之内。

9. 19 小结

① 感应电动机传动可用于转矩、 速度或位置的控制。 这种控制可以使用运动传感

器， 以满足高性能响应场合的要求， 或者不使用运动传感器。
② 传统上， 无运动传感器的协调电压 /频率 （V1 / f1） 开环 （标量） 控制被用于中

等性能需求的场合， 可提供高达 10∶ 1 的调速范围。
③ 然而， 在要求快速的转矩动态响应的场合， 需要对转矩—转速曲线作线性化处

理以及进行磁链和转矩的解耦控制。
④ 矢量控制 （VC）、 直接转矩和磁链控制 （DTFC） 以及反馈线性化控制 （FLC）

都可以让调速感应电动机提供高性能的快速转矩动态响应。
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⑤ 矢量控制在磁链定向以及恒定的磁链水平下进行， 可以获得快速的转矩控制。
其中， 磁场电流和转矩电流的控制必须是解耦的。

⑥ 尽管一般化的磁场定向在原理上是可行的， 但只有转子磁链定向能够得到简化

的电流解耦网络， 定子磁链定向导致的是简化的电压解耦网络。
⑦ 在矢量电流控制中， 电动机参数失调对转子磁链定向的影响十分严重， 因此，

至少在进行转矩控制时， 需要对转子时间常数进行校正。
⑧ 磁场定向既可以间接 （前馈） 实现， 也可以直接 （反馈） 实现。 在后一种情况

下， 需要使用磁链观测器 （估算器）。
⑨ 从抗频率及电动机参数失调的鲁棒性来讲， 直流 （同步 d- q 轴） 电流控制器要

好过交流电流控制器。
⑩ 在矢量控制中， 低速下适合进行电流控制， 高速下适合使用电压控制。
⑪⑪⑪ 扩展转矩—转速曲线的工作范围可以通过弱磁来实现， 在基速 ωb 以上有两个运

行区域。 第一个区间为恒功率区间， 其中， d- q 轴电流 （磁链） 的角度 （随着速度的

升高） 会一直变化到单位磁链最大转矩的角度， 转差频率也会变化到最大值。 在第二

个区间里， 转差频率保持为常数 （Sω1） k = 1 / tr， 功率不再恒定。
⑪⑪⑫ 电气传动在低速下是电流受限的， 在高速下是电压 （磁链） 受限的。
⑪⑪⑬ 要想获得宽的恒功率范围 （ω1max / ωb > 2）， 应使用低瞬态电感 Lsc的电动机。
⑪⑪⑭ 在电压源逆变器中， 是靠 PWM 技术来实现按指令值来控制电压或电流的。 这

种控制既可以是开环的， 也可以是闭环的。
⑪⑪⑮ 在开环 PWM中， 必须对逆变器同一相上下桥臂中要断开的开关和接下来要开

通的开关之间的闭锁时间 Td （死区时间） 进行补偿， 以避免低频 （低速） 运行时发生

电压 （电流） 畸变。
⑪⑪⑯ 在直接矢量控制中， 需要使用闭环磁链观测器。 常使用全阶的或简化的观测

器。 采用这种技术的商用传动系统， 已经成功实现了高达 100∶ 1 的调速范围， 以及快

速的转矩响应 （在零速度下额定转矩的阶跃响应时间为 1 ～ 5ms）。
⑪⑪⑰ 直接转矩及磁链控制 （DTFC） 意味着直接对定子磁链和转矩误差进行控制，

来触发 PWM电压源逆变器中的优化开关表中的选项。
⑪⑪⑱ DTFC是一种结构更简单、 更鲁棒的复合电流和电压矢量控制， 同时又保持了

很高的稳态性能和动态性能。
⑪⑪⑲ 标量开环 （V1 / f1） 控制在 V1—f1 平面的某些区域中存在着不稳定的倾向， 当使

用两极电动机时尤其如此。
⑪⑳⑳ 在 （V1 / f1） 传动中， 转差频率补偿是低速下提高速度控制精度的典型解决方

案。 在低转矩动态的场合， 它可以获得小于 （接近） 15∶ 1 的调速比。
⑪⑳⑪ 自运行意味着由传动系统自己在应用现场对参数进行估算、 并依次对各种闭环

参数进行标定。 它是现代电气传动的一个基本功能。 典型的自运行只需 1 ～ 2min 时间。
然后， 传动系统就可以全力运行了。
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9. 20 习题

9. 1 有一个转子磁链定向电流解耦网络， 请针对 a、 b 两种情况， 计算转矩和磁

链失调的影响。
a. Lm / L

∗
m = β = 0. 812， Sω1tr = 0. 3、 0. 5， 转子时间常数为额定值 t

∗
r = 40ms；

b. 转子电阻发生 ± 50%的变化， Sω1tr = 0. 5， 不存在饱和影响 （β = 1）；
c. 基于转子磁链失调的单调函数关系 （见图 9- 4） 以及转子磁链误差， 使用转子

磁链观测器， 来引入一个 PI控制器， 以对转子磁链定向电流解耦网络 （见图 9- 4） 中

的转子时间常数 tr 进行校正， 绘出这种情况下对应的信号流图。
9. 2 一个矢量控制感应电动机传动系统， 采用转子磁链定向， 运行于弱磁模式。

电动机的磁化电感 Lm 随转子坐标系中的磁场电流 id 线性变化：
Lm = 0. 1H      （0 < id≤3A时）
Lm = 0. 1 - 0. 015id / 3 （ id > 3A时）
漏感 L ls = L lr = 0. 005H， rr = rs = 0. 35Ω， 额定相电压有效值 V1n = 120V， p = 2，

ω1b = 2π × 60 rad / s， 额定转差频率 （Sω1） rated = 3π rad / s。
请计算：
a. 额定的空载相电流、 额定电流；
b. 额定的定、 转子及气隙磁通幅值；
c. 额定电磁转矩 Ten；
d. 2ωb 时的最大转矩。
9. 3 一个感应电动机， 采用 9. 17 节的标量 （V1 / f1） 控制， 电动机的数据为： 极

对数p = 2， ω1 = 2π × 60， λr = 1Wb， rr = 0. 4Ω， J = 0. 1kgm2， tr = 0. 1s， Sn = 0. 01。 在

恒定转子磁链且慢瞬态的情况下， 当负载转矩发生 10Nm 的阶跃增大时， 计算相应的

速度响应。
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第 10 章 电气传动用同步电动机

10. 1 引言

同步电动机 （SM） 的定子通常由三相交流供电， 转子由直流 （或永磁体） 励磁。
定子电流产生一个旋转磁动势， 其旋转的电角速度 ω1 为

ω1 = 2πf1， （10-1）
转子磁动势 （或永磁体） 是固定在转子上的， 转子旋转的电角速度 ωr 为

ωr = ω1 = 2πnp， （10-2）
这样， 定、 转子的两个磁动势才能彼此相对静止。 只有这样， 转子每旋转一圈才能产

生出非零的平均转矩。
换一种说法就是， 电动机磁共能 Wco随着转子位置的变化， 产生了非零的平均

转矩：

Te =
∂Wco

∂θr
 

 
 

 

 
 

i i =恒定

；
dθr
dt =

ωr
p （10-3）

式中， θr 是转子的几何位置角。
因此， 也可以使用具有磁各向异性、 但没有励磁的转子 （即磁阻转子）。 但不管是

哪种转子情况， 定子的极对数都应该等于转子的极对数， 这样才能产生出非零的平均

转矩。
在小功率 （甚至中等功率） 的场合 （一般最高到 50 ～ 300kW）， 通常都使用永磁

转子或磁阻转子， 而在中等功率和大功率的场合 （高达数百 kW、 MW 甚至数十 MW
时）， 则使用电励磁转子。

由于同步电动机的速度跟定子的频率有着严格的比例关系， 因此， 完全是得益于

（能够提供变压变频电源的） 功率电子变换器技术的发展， 同步电动机才得以适合于调

速传动。
调速同步电动机传动的主要优点在于高效率、 高功率密度及高单机功率水平。

10. 2 同步电动机的结构

与其他电动机一样， 同步电动机也有一个定子和一个转子。 定子由均匀开槽的硅

钢片叠成铁心。 与感应电动机一样， 同步电动机的定子槽中一般也装设三相的单层或

双层绕组。
通常， 每极每相槽数 q≥2， 因此， 耦合电感随转子位置是近似正弦变化的。 然而，



在小功率的永磁同步电动机中， 有可能使用集中绕组 （每极每相槽数 q = 1）， 此时就

失去了正弦性[1，2]。
另一方面， 同步电动机的转子可以分为

① 有励磁的： 电励磁的； 永磁体励磁的；
② 无励磁的： 磁阻各向异性度极高的 （变磁阻的）。
电励磁转子和永磁转子都可以是凸极的或非凸极的， 也就是磁路各向异性的或磁

路各向同性的。
另外， 电励磁同步电动机的转子上可能会设置一个鼠笼， 以降低电流源变频器调

速传动中的换向电感。
图 10-1 所示为凸极的同步电动机， 其中图 10- 1a 是电励磁的， 图 10- 1b 是永磁体

励磁的。 图 10-2 所示则为非凸极的同步电动机。

图 10-1 转子有励磁的凸极同步电动机

a） 电励磁转子 b） 永磁体内嵌式

如图 10-1c所示， 高能永磁体在第二象限具有线性度相当好的去磁特性曲线， 因

此， 在室温下这类永磁体可以看成是恒电流的理想磁场线圈或人工超导线圈。
这种永磁体一旦被若干个 （持续时长数毫秒、 能产生 2 ～ 3Hc 和 2 ～ 3Br 的强磁场

的） 大电流脉冲磁化， 那么只要不发生超大定子电流的去磁事故， 存储在其中的磁能

就可以保持很多年。
永磁体磁化所消耗的能量与一个等效的磁场线圈在同样的寿命期内 （4 ～ 5 年或更

长） 消耗的电能相比， 是微乎其微的。 不过永磁体的成本也要远高于磁场线圈。 但考

虑到节能所带来的运行成本的节省， 使用永磁体的额外投资用不了 2 到 3 年就可以

收回。
在高圆周速度的场合， 电励磁转子以采用非凸极的结构更为合适， 永磁转子则正

好相反， 高速下一般更倾向于采用永磁体内嵌式结构， 因为这可以使永磁体免受大的
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图 10-2 有励磁的非凸极转子同步电动机

a） 电励磁转子 b） 表面永磁转子

离心力和径向电磁力的破坏。 由于永磁转子和定子铁心间存在着径向磁吸力， 对表面

永磁转子而言， 这种磁吸力是直接作用在面贴永磁体上的， 但对永磁体内嵌式转子而

言， 只是作用在叠片磁极上。 需要注意的是， 所有的永磁体都有相当严格的温度限制

（NdFeB一般是 100℃， SmCo5 是 150℃）， 因此， 恶劣环境是使用永磁体的不利因素。
无励磁转子的特征则在于磁路具有极高的各向异性 （或高凸极性）。 这既可以用传

统方法来实现， 也可以用轴向叠片来实现， 分别如图 10-3a、 b所示。 如图 10-3a所示，
多重磁通路障可以增大传统转子的凸极性。 如图 10- 3b 所示， 将轴向叠片与隔磁片交

替放置， 可以很容易地达到同样的目的。

图 10-3 同步电动机的无励磁各向异性 （磁阻） 转子

a） 多重磁通路障转子 b） 轴向叠片各向异性 （ALA） 转子

在轴向叠片各向异性 （ALA） 转子中， 需要采用特殊的措施来降低转子铁心中的
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谐波损耗[3]。
ALA 转子已经实现了高达 10 ∶ 1 的凸极比 （在额定条件下） ， 这使得磁阻同步

电动机 （RSM） 的性能接近感应电动机的水平 [3] 。 显然， 由于缺少笼型转子， 永

磁同步电动机 （ PMSM） 和磁阻同步电动机 （ RSM） 完全离不开电力电子变换器

（ PEC） 。
在图 10-3b所示的 ALA转子磁阻同步电动机中， 绝磁层可以用 q 轴方向的永磁体

来代替， 以提高转矩密度。 此外， 若给永磁转子和变磁阻转子加上鼠笼， 那么就可以

直接起动， 并且能够在恒定的电压和频率下做定速运行。

10. 3 脉动转矩

大家都知道， 一台具有正弦波磁动势和均匀气隙的理想同步电动机， 当定子由

频率为 ω1 = ω r （ω r 为转子电角速度） 的正弦波电流供电时， 会产生一个恒定的

转矩。
在实际的同步电动机中， 引起脉动转矩的主要原因有：
a. 定子 （及转子） 槽开口；
b. 磁通谐波引起的磁饱和；
c. 电流波形；
d. 定子槽开口引起的永磁场脉动 （齿槽转矩的来源）。
以上 a、 b、 c三项引起的转矩脉动称作电磁脉动转矩， 第 d 项引起的则是零定子

电流转矩， 也称齿槽转矩。
有很多方法可以将上述的寄生转矩 （基本上都是磁阻转矩） [4]降低到额定转矩的

1%以下， 具体的方法包括： 转子极宽 （或永磁体宽度） 与定子槽开口宽关系的选择，
定子斜槽， 斜永磁极， 分数槽 （每极每相槽数 q 为分数）， 以及通过 PEC控制来实现特

殊的电流波形等。 这样就可以实现转矩平滑的高性能传动， 当进行无传感器控制时，
可以运行到低至 20r / min的速度， 而在有位置传感器的情况下， 则可运行到低至 1r / min
的速度。

注意： 在大多数情况下， 脉动转矩的分析需要使用二维、 准二维或三维有限元

技术[4]。

10. 4 相坐标系模型

同步电动机的相坐标系模型是以定子和转子各相电路的方程为基础的。 对于每极

每相槽数 q≥2 的分布式绕组， 电感矩阵中包含有转子角的正弦项。 下面以凸极转子为

例进行分析 （因为非凸极转子是凸极转子的特殊情况）。
参考图 10-1 和图 10-2， 相电感矩阵 [L] 为

142第 10 章 电气传动用同步电动机  



              a b c f dr  qr

[L] =

a
b
c
f
dr
qr

Laa Lab Lac Laf Lad r Laq r
Lab Lbb Lbc Lbf Lbd r Lbq r
Lac Lbc Lcc Lcf Lcd r Lcq r
Laf Lbf Lcf L ff L fd r 0

Lad r Lbd r Lcd r L fd r Ld rd r 0

Laq r Lbq r Lcq r 0 0 Lq rq r

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

（10-4）

对于分布式绕组 （q≥2）， 定子的所有自感、 互感， 以及定—转子间的所有互感都

跟转子位置 θer有关， 即

Laa = Lsl + L0 + L2cos2θer
Lbb = Lsl + L0 + L2cos（2θer + 2π / 3）
Lcc = Lsl + L0 + L2cos（2θer - 2π / 3）
Lbc = - L0 / 2 + L2cos2θer
Lac = - L0 / 2 + L2cos（2θer + 2π / 3）
Lab = - L0 / 2 + L2cos（2θer - 2π / 3）
Lad r = Lsd rcosθer，     Lbd r = Lsd rcos（θer - 2π / 3），

Lcd r = Lsd rcos（θer + 2π / 3）

Laf = Lsfcosθer，     Lbf = Lsfcos（θer - 2π / 3），
Lcf = Lsfcos（θer + 2π / 3）
Laq r = - Lsq rsinθer，    Lbq r = - Lsq rsin（θer - 2π / 3），

Lcq r = - Lsq rsin（θer + 2π / 3）

（10-5）

由于凸极性存在于转子本身， 因此转子电感显然与转子位置无关， 所以：
L ff = L fl + L fm

Ld rd r = Ld rl + Ld rm，Lq rq r = Lq rl + Lq rm （10-6）
式中， L fl， Ld rl， Lq rl是漏感， 其他则都与主磁通路径有关。
对于集中绕组 （q = 1） 且转子为非凸极永磁结构的情况， 需要特别处理。 这时，

定子的所有电感都跟转子位置无关。 这种转子一般也不使用鼠笼， 相关的电感项被消

除。 但永磁体的恒定场电流等效电路绕组与定子绕组间的互感仍跟运动有关， 所以与

转子位置相关。 因此有：

[L] PM
q = 1
=

Ls Lab Lab Laf（θer）
Lab Ls Lab Lbf（θer）
Lab Lab Ls Lcf（θer）

Laf（θer） Lbf（θer） Lcf（θer） 0

 

 

 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 

（10-7）

其中， 各相的定子自感都为 Ls； 定子绕组之间的互感都为 Lab， 而不是针对非凸极结构
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令式 （10-5） 中的 L2 = 0 所得到的 - L0 / 2。 作为一阶近似， Lab = - L0 / 3
[1]。

在相坐标系中 （定子量为定子坐标系， 转子量为转子坐标系）， 一般性的凸极同步

动机的电压—电流的矩阵方程为

[V] = [ r]·[ i] + d[λ]dt （10-8）

其中

[λ] = [L（θer）]·[ i] （10-9）
[ i] = [ ia， ib， ic， i f， idr， iqr]

T （10-10）
[ r] = Diag[ rs， rs， rs， r f， rd r， rq r] （10-11）
[λ] = [λa， λb， λc， λ f， λd r， λq r]

T （10-12）
最后， 求磁共能对转子位置的导数， 可得电磁转矩 Te 为

Te =
dWco

d（θer）
= d
d（θer）

[ i]

0
∫[λ]d[ i] T （10-13）

忽略磁饱和后， 对式 （10-8） 左乘 [ i] T， 可得：

[ i] T·[V] = [ i] T·[ r]·[ i] + ddt
1
2 [ i]

T·[L]·[ i] 
 
 

 
 
 

+ 12 ·[ i]
T·
∂[L（θer）]
∂（θer）

·[ i]·
d（θer）
dt （10-14）

其中最后一项为电磁功率 Pelm， 相应的电磁转矩为

Te =
Pelm·p

ωr
= p
2 ·[ i]

T· ∂
∂θer
[L（θer）]·[ i] （10-15）

运动方程为

J
p  

dωr
dt = Te - Tload；

d（θer）
dt =

ωr
p （10-16）

与感应电动机一样， 我们最终得到了一组共 8 个具有时变系数 （主要是时变电感）
的非线性微分方程。 这种时变系数的非线性方程主要用于特殊的情况， 譬如不对称的

电动机， 或供电电压不对称的时候。
但对于定子集中绕组 （q = 1） 且非凸极、 无鼠笼的永磁转子同步电动机 （即典型

的 BLDC） 来讲， 这种相变量模型是其唯一能用的模型， 因为其 Laf（ θer）、 Lbf（ θer） 和

Lcf（θer） 偏离正弦函数太远了。 而对于 q≥2 的情况， 为了消除电感对转子位置的依赖

关系， 则需要采用空间相量 （d- q 轴） 模型。

10. 5 空间相量 （d- q 轴） 模型

跟感应电动机的处理方法一样， 可以在定子坐标系中定义同步电动机的定子电流

空间相量is：

iss =
2
3 ·（ ia + a·ib + a

2·ic） （10-17）
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另一方面， 利用式 （10-4）， 由式 （10-9） 可得 a相的磁链 λa 为
λa = Laa ia + Lab ib + Lac ic + Laf i f + Lad r id r + Laq r iq r （10-18）

利用式 （10-5） 的电感定义， 可得：

λa = LslRe（ is） +
3
2 L0Re（ is） +

3
2 L2Re（ i

∗
s e
2jθer ）

+ LsfRe（ i
r
f e
jθer） + Lsd rRe（ i

r
d re
jθer ） - Re（jLrsq r i

r
q re
jθer） （10-19）

定子磁链空间相量λs为

λss =
2
3 （λa + aλb + a

2λc） （10-20）

利用 λb 和 λc 的形如式 （10-18） 的公式， 则式 （10-20） 成为

λss = Lsl i
s
s +
3
2 L0 i

s
s +
3
2 L2 i

s∗
s e2jθer + Lsf i

r
f e
jθer + Lsd r i

r
d re
jθer + Lsq r ji

r
q re
jθer （10-21）

将式 （10-21） 中的各项乘以 e - jθer ， 得

λsse
- jθer = Lsl +

3
2 L0

 
 
 

 
 
 isse

- jθer + 32 L2（ i
s
se
- jθer ）∗ + Lsf i

r
f + Lsd r i

r
d r + jLsq r i

r
q r （10-22）

由此可见：
λs = λ

s
se
- jθer ； is = i

s
se
- jθer （10-23）

是定子磁链和电流在转子坐标系 （与转子 d 轴对齐， 即 d- q 坐标系） 中的空间相量。
利用式 （10-23）， 式 （10-22） 变为

λs = Lsl +
3
2 L0

 
 
 

 
 
 is +

3
2 L2 i

∗
s + Lsf i

r
f + Lsd r i

r
d r + jLsq r i

r
q r （10-24）

而在定子坐标系中， 定子各相的电压方程为

rs ia - Va = -
dλa
dt

rs ib - Vb = -
dλb
dt

rs ic - Vc = -
dλc
dt （10-25）

将其转换成空间相量形式， 得

rs i
s
s - V

s
s = -

d λss
dt = -

d
dt （λse

jθer ） = - ejθer
d λs
dt - jωrλse

jθer （10-26）

式 （10-26） 在转子坐标系中的最终形式为

rs is - Vs = -
d λs
dt - jωrλs； ωr =

dθer
dt （10-27）

及

V0 = rs i0 + Lsl
di0
dt ； i0 = （ ia + ib + ic） / 3 （10-28）

式 （10-27） 实际上与感应电动机的相应方程相同。 但是定子磁链的表达式
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（10-24） 与感应电动机的有差别， 它可进一步表示为

λs = λd + jλq； λd = Lsl id + λdm； λdm = Ldm i
r
d + Lsf i

r
f + Lsd i

r
d r （10-29）

λq = Lsl iq + λqm； λqm = Lqm iq + Lsq i
r
q r （10-30）

其中， Ldm和 Lqm分别称作 d- q 轴的磁化电感， 且：

Ldm =
3
2 （L0 + L2）

Lqm =
3
2 （L0 - L2） （10-31）

可以将转子电流折算到定子侧：
i f
irf
=
Lsf
Ldm
= K f；

id r
ird r
=
Lsd
Ldm
= Kd；

iq r
irq r
=
Lsq
Ldm
= Kq； （10-32）

λdm = Ldm idm； idm = id + i f + id r
λqm = Lqm iqm； iqm = iq + iq r； im = i2dm + i

2
qm （10-33）

通过计算或测量单值函数 λdm（ im） 和 λqm（ im）， 可确定是否存在磁饱和[5]。
在 d- q 轴坐标系中， 定子方程式 （10-27） 变为

Vd = rs id +
dλd
dt - ωrλq （10-34）

Vq = rs iq +
dλq
dt + ωrλd （10-35）

下面， 再将转子坐标系中的转子方程补充进来。 由于转子绕组有的沿着 d 轴， 有

的沿着 q 轴， 是不对称的绕组， 因此有：

Vf = r f i f +
dλ f
dt ； λ f = L fl i f + λdm （10-36）

0 = rd r id r +
dλd r
dt ； λd r = Ld rl id r + λdm （10-37）

0 = rq r iq r +
dλq r
dt ； λq r = Lq rl iq r + λqm （10-38）

转矩 Te 为

Te =
3
2 p·Re（j λs i

∗
s ） =

3
2 p（λd iq - λq id） （10-39）

最后， d- q 轴坐标系中的变量与 abc 坐标系中的变量由以下的 Park 变换联系在

一起：

Vs = Vd + jVq =
2
3 （Va + aVb + a

2Vc）·e - jθer ； a = ej2π / 3 （10-40）

请注意， 上面所有的转子量都是折算到定子侧的：
Vf = V

r
f / K f； r f = r

r
f / K

2
f ； L fl = L

r
fl / K

2
f （10-41）

rdr = r
r
dr / K

2
d； Ldrl = L

r
drl / K

2
d （10-42）

rqr = r
r
qr / K

2
q； Lqrl = L

r
qrl / K

2
q （10-43）
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再加上运动方程式 （10-16）， 就得到了同步电动机的 d- q 轴模型， 它同样是一个 8
阶的模型， 本质上也是非线性的， 但其系数跟位置 （及时间） 没有关系。 d- q 轴模型

的信号流图如图 10-4 所示。

图 10-4 同步电动机 d- q 轴模型的信号流图

在调速传动中， 永磁同步电动机、 磁阻转子同步电动机 （RSM） 都没有励磁绕组，
且 i f =常数 （RSM的 i f 为 0）。 它们一般也没有阻尼绕组 （tdr = t ′rd = tqr = t ′qr = 0）。 相应

的信号流图如图 10-5 所示。
可以将同步电动机 d- q 轴模型的信号流图 10- 4 和图 10- 5 整理成图 10- 6 所示的等

效电路。
在图 10-6 中， 当电机为永磁同步电动机时， 场绕组电路用一个理想的 （恒定的）

电流源 i f0来代替 （当 i f0 = 0 时， 则表示 RSM）。
当转子无鼠笼时， rdr = rqr = ∞ （ idr = iqr = 0）。
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图 10-5 （转子无阻尼绕组的） 永磁同步和磁阻同步电动机 d- q 轴模型的信号流图

图 10-6 同步电动机的等效电路

稳态时， 只需简单地令 s = 0 即可， 这将在下一节介绍。

10. 6 稳态运行分析

稳态时， 定子相电压为

Vabc = 2V × cos ω1 t - （ i - 1） ×
2π
3[ ]； i = 1，2，3 （10-44）

式中， ω1 =常数， 因此转子位置 θer为
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θer = ∫ωrdt = ∫ω1dt = ω1 t + θ0 （10-45）

请注意， 稳态时有 ωr = ωr0 = ω1。
根据式 （10-40）， 转子坐标系中的 d- q 轴电压分量 Vd、 Vq 为

Vs = Vd + jVq = V × 2 × cosθ0 - jV × 2 × sinθ0 （10-46）
由于 Vd、 Vq 与时间无关， 因此定子电流 id、 iq 也将与时间无关。 此外， 由于

d / dt = 0 （ s = 0）， 因此， 根据式 （10- 38）， 有 id r = iq r = 0 （阻尼笼的电流为零）、 i f =
i f0 = Vf / r f =常数。

由于定子在电路及磁路上都是对称的， 因此， 定子的 d、 q 轴电压式 （10- 34） ～式
（10-35） 可以写成空间相量形式， 并由此绘出空间相量图， 如图 10-7 所示：

Vs = rs is + jωrλs； ωr = ω1 （10-47）

图 10-7 电励磁或永磁体励磁的同步电动机的稳态模型和相量图

a） d- q 轴模型 b） 空间相量图

稳态时， 空间相量模型 （或 d- q 轴模型） 中的所有变量都是直流量。 空间的角度

被转换成了相坐标系中定子量之间的时间移相角 （就跟功率因数角 φ1 一样）。
因此， 使用 d- q 轴模型进行速度控制就很理想， 因为稳态就意味着直流。

10. 7 要变速， 必变频

由于同步电动机的转子磁动势 （如果存在的话） 具有直流或永磁的特点， 因此其

转子的转速和频率之间有严格的关系：
n = f1 / p； ωr = ω1； Ωr = ωr / p （10-48）

在同步电动机中， 改变极对数 p 极其少见， 因此要变速的话， 必须改变频率。 如

何相对于定子的电压 Vs、 转子的磁场电流 i f 或励磁电压 Vex （如果有的话） 来调节频

率， 以获得满足各种应用需要的稳态和 （或） 动态性能， 是同步电动机传动控制中的

一个关键问题。
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以上问题将在后续的几章中进行详细介绍， 下面先用 3 个数值实例来说明其主要

原理。
例 10-1 单位功率因数和恒定子磁链。
考虑一台电励磁同步电动机， 定子为星形联结， 线电压 Vn = 660V （有效值）， In =

500 / 2A （有效值）， rs = 0. 016Ω， Ld = 2Lq = 0. 0056H， Lsl = 0. 1Ld， ω1 = 2π × 60 rad / s，
极对数 p = 2。

a） 绘制单位功率因数 （φ1 = 0） 时的稳态空间相量图。
b） 当单位功率因数且额定电流 In 时， 计算 i f、 id、 iq 数值。
c） 计算 φ1 = 0 时的转矩。
d） 定子电压恒定、 频率变化时， 推导并绘制额定定子磁链、 0. 5 倍额定定子磁链

等两种情况下的转矩—转速曲线。

图 10-8 单位功率因数时

的空间相量图

解答：
a） 根据图 10-7b， 令 φ1 = 0， 可得单位功率因数

时的空间相量图， 如图 10-8 所示。
b） 根据图 10-8， 可得：

Vs = rs is + ωrλs （10-49）

λs = λd + jλq = Ld id + Ldm i f + jLq iq （10-50）

空载时， 有：

Vs0 = ωrLdm i f； （ id = iq = 0）； ωr = ω1 （10-51）

额定时， 有：

Vs =
660 2
3
= 537. 92； is = in × 2 =

500
2
× 2 = 500 （10-52）

根据式 （10-49）， 额定定子磁链 λs（Wb） 为

λs =
Vs - rs is

ωr
= 537. 92 - 0. 016 × 5002π × 60 = 1. 406 （10-53）

iq = iscosδ （10-54）
Lq iq = λssinδ （10-55）

因此：
λs tanδ = Lq is （10-56）

tanδ =
Lq is
λs
= 0. 0028 × 5001. 406 ≈1⇒δ = 45° （10-57）

- id = iq =
is
2
= 500
2
= 354. 61 （10-58）

λd = λq =
λs
2
= 1. 406
2
= 0. 997 （10-59）
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λd = Ld id + Ldm i f （10-60）
（折算到定子的） 场电流 i f（A） 为

i f =
λd - Ld id
Ld - Lsl

= 0. 997 - 0. 0056 × （ - 354. 61）0. 0056 × （1 - 0. 1） = 591. 82 （10-61）

c） 电磁转矩 Te（Nm） 为

Te =
3
2 p × （λd iq - λq id） =

3
2 × 2 × [0. 997 × 354. 61 - 0. 997 × （ - 354. 61）] = 2121

（10-62）
注意， 当 cosφ1 = 1 时， 转矩表达式 （10-39） 可以写成：

Te =
3
2 pλs is （10-63）

这是因为在 cosφ1 = 1 时， 定子磁链和定子电流的空间相量是相互垂直的， 跟直流

电动机一样。 因此， 当定子磁链 λs 恒定不变时， 转矩跟定子电流成正比。
改变频率 ω1 = ωr， 同时保持 λs =常数、 cosφ1 = 1， 是一种优化的同步电动机速度

控制方法。
d） 在式 （10-49） 中， 利用式 （10-63） 来消除定子电流 is， 可以推得转矩—转速

的关系表达式：

is =
2Te
3pλs

（10-64）

Vs = ωrλs +
2rsTe
3pλs

（10-65）

由于 ω1 = ωr， 调速就意味着频率的改变。
当 Vs 不变时， 式 （10-65） 的转矩—转速曲线是一条直线， 跟他励直流有刷电动

机一样。 理想空载 （Te = 0） 转速 ωr0为

ωr0 =
Vs
λs

（10-66）

图 10-9 恒磁链且单位功率因数时

的转速—转矩曲线

在额定磁链和全电压 Vsn时， 转速 ω r 达到

基速 ωb。 高于基速时， ω r 的提升只能通过弱

磁来实现， 这跟直流有刷电动机的情况是一样

的。 磁通减半则理想空载速度 ωr0加倍。 转矩—
转速曲线如图 10-9所示。

四象限运行是调速同步电动机固有的能

力， 因为要使频率和速度 ω1 = ωr 变负， 只需

将变频器 （PEC） 给定子供电的相序由正序变

成负序 （由 a→b→c变成 a→c→b） 即可。
请注意， 为了维持单位功率因数， 场电流

必须随转矩 （功率） 一起增大， 如图 10- 9 所

示 （图10-9 中的虚线 i f）。
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为了维持上述条件， 需要对定子和转子的电流进行严格的协调控制。 一旦这种协

调控制得以实现———通过使用矢量控制， 就可以得到理想的 （线性的） 转矩—转速

曲线。
由周波变换器供电的低速大功率同步电动机， 往往就运行在上述条件下， 多用于

水泥研磨机或类似的场合。 这方面的内容将在第 14 章作进一步的介绍。
例 10-2 超前功率因数与恒定子磁链。
考虑一台电励磁的同步电动机， 数据同例 10-1。
a） 有超前的额定功率因数角 φ1 = - 12°时， 请绘制稳态空间相量图；
b） 有额定电流、 且 φ1 = - 12°时， 请计算额定的 i f、 id、 iq 的数值；

图 10-10 超前功率因数及恒定定子

磁链时的相量图

c） 计算额定的定子磁链 λs， 其分量 λd 和

λq， 及额定电磁转矩 Te；
d） 当 φ1 = - 12°时， 绘制额定定子磁通、

0. 5 倍额定定子磁通两种情况下的转矩—转速

曲线。
解答：
a） 针对 （超前额定功率因 数 角 ） φ1 =

- 12°， 重新绘制图 10- 7 的空间相量图， 如图

10-10 所示。
根据图 10-10， 可近似写出：

Vs≈rs iscosφ1 + ωrλs （10-67）
b）、 c） 电磁转矩 Te 的计算公式为

Te =
3
2 p·Re（j λs i

∗
s ） =

3
2 pλs iscos（γ - δ）≈

3
2 pλs iscosφ1 （10-68）

λs≈
Vs - rs iscosφ1

ωr
= 537. 92 - 500 × 0. 016 × cos（ - 12°）2π60 = 1. 4068 （10-69）

对应的电磁转矩 Te（Nm） 为

Te =
3
2 × 2 × 1. 4068 × 500 × 0. 978 = 2063. 83 （10-70）

iq≈iscos（δ + φ1 ） （10-71）
Lq iq = λssinδ （10-72）

因此：

sinδ
cos（δ + φ1 ）

=
Lq is
λs
= 0. 0028 × 5001. 4068 = 0. 99 （10-73）

得 δ = 39° （在例 10-1 中， 当 cosφ1 = 1 时， δ = 45°）。 所以， 有

iq = 500 × cos（39° + 12°） = 314. 66 （10-74）
id = - 500 × sin（39° + 12°） = - 388. 57 （10-75）
λq = Lq iq = 0. 0028 × 314. 66 = 0. 881 （10-76）
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λd = λscosδ = 1. 4068 × cos39° = 1. 09388 （10-77）
最后， 由式 （10-58） 得到场电流 i f（A） 为

i f =
λd - Ld id

Ldm
= 1. 09388 - 0. 0056 × （ - 388. 57）0. 0056 × 0. 9 = 648. 78 （10-78）

大家应该比较一下这个场电流与式 （10- 61） 给出的 cosφ1 = 1 时的场电流 i f =
591. 82A， 想想它们大小不同的原因。

d） 转矩-转速关系可以由式 （10-67） ～式 （10-68） 得到， 形式如下：

Vs = ωrλs +
2rsTe
3pλs

（10-79）

可见， 这个转矩—转速表达式跟式 （10-65） 给出的 cosφ1 = 1 时的转矩—转速表达

式是一样的， 其曲线也类似图 10-9。
这两种情况的主要差别在于： 对于相同的定子电流、 相同的定子电压和速度， 现

在所得的转矩稍小， 但却需要更大的场电流来获得超前的功率因数角 φ1 < 0。 如果对场

电流进行连续调节， 就可以在各种不同的负载下维持 φ1 = - 12°（ < 0） 不变。 目前， 这

种类型的频率—定子磁链—场电流协调控制方法已经在电流源逆变器供电的高速大功

率电励磁同步电动机传动中得到应用。 这将在专门讲述大功率传动的第 14 章作进一步

的介绍。
例 10-3 永磁同步电动机在恒定的直轴电流 id 下运行。
一台永磁内理式转子永磁同步电动机， 数据如下： 定子三相星形连结， 线电压有

效值 Vn = 180V， Ld = 0. 4Lq = 0. 05H， rs = 1Ω， 在 nn = 1500r / min （ f1 = 60Hz） 时， 空载

线电压有效值为 Von = 180V。
请完成：
a） 确定永磁链 λPM；
b） 确定 id = 0、 id = ± 5A等三种情况下的转矩—转速曲线及理想空载时的转速和

定子磁链， 以及 iq = 10A时的转矩；
c） 绘出稳态时的 d- q 轴等效电路， 并在电路模型中考虑铁耗。
解答：
a） 空载电压 Von翻译成空间矢量术语， 就是 Vs0（V）：

Vs0 =
Von × 2
3
= 180 2

3
= 146. 7 （10-80）

根据式 （10-50） 有：
（λd） id = 0 = Ldm i f0 = λPM （10-81）

（λq） iq = 0 = 0 （10-82）
Vs0 = ωrLdm i f0 = ωrλPM （10-83）

λPM =
Vs0
ωr
= 146. 702π × 60 = 0. 389 （10-84）

b） 由于：
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λd = Ld id + λPM  λq = Lq iq （10-85）
电磁转矩 Te 为

Te =
3
2 p（λd iq - λq id） =

3
2 p[λPM + （Ld - Lq） id]·iq （10-86）

在式 （10-34） ～式 （10-35） 中， 令 d / dt = 0， 得 d- q 轴电压分量为

Vd = rs id - ωrλq
Vq = rs iq + ωrλd （10-87）

现将式 （10-85） 代入式 （10-87）， 得

V2d + V
2
q = V

2
s = r

2
s（ i

2
d + i

2
q） + 2ωrrs（λd iq - λq id）

+ ω2r [（Ld id + λPM）
2 + （Lq iq）

2] （10-88）
再利用式 （10-86）， 消除上式中的 iq， 得

V2s = r
2
s i
2
d + （ r

2
s + ω

2
r L
2
q） ×

4
9 ×

T2e
p2  

1
[λPM + （Ld - Lq） id]

2

+ 43 ×
ωr
p × rsTe + ω

2
r （Ld id + λPM）

2     （10-89）

理想空载 （Te = 0） 转速 ωr0为

ωr0 =
V2s - r

2
s i
2
d

Ld id + λPM
（10-90）

当 id = 0 时， ωr0（rad / s） 为

（ωr0） id = 0 =
Vsn
λPM
= 180 2
0. 389 3

= 377. 13 （10-91）

同理可得：

（ωr0） id = - 5A =
146. 302 - （1 × 5） 2

（0. 05 × （ - 5） + 0. 389）≈984 （10-92）

（ωr0） id = 5A =
146. 302 - （1 × 5） 2
（0. 05 × 5 + 0. 389） ≈229 （10-93）

请注意， id < 0 意味着存在去磁效应。 不过， 转矩表达式 （10- 86） 表明， 当 Ld <
Lq 时， 只有 id < 0 才会产生正的转矩贡献。

id < 0 带来的正的转矩贡献伴随着定子磁链的降低， 因为：
（λs） iq = 0

id = - 5A
= λd = Ld id + λPM = - 0. 05 × 5 + 0. 389 = 0. 149 （10-94）

（λs） iq = 0
id = 5A
= 0. 05 × 5 + 0. 389 = 0. 639 （10-95）

在 id = 0、 - 5A、 + 5A等三种情况下， iq = 10A对应的转矩分别为

（Te） id = 0
iq = 10A

= 32 pλPM iq =
3
2 × 2 × 0. 389 × 10 = 11. 67 （10-96）

（Te） id = - 5A
iq = 10A

= 32 × 2 × （0. 389 + （0. 05 - 0. 125） × （ - 5）） × 10 = 22. 92 （10-97）

（Te） id = 5A
iq = 10A

= 32 × 2 × （0. 389 + （0. 05 - 0. 125） × 5） × 10 = 0. 42 （10-98）
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正值的 id 应该予以避免， 因为这将增大磁通水平， 显著降低转矩。
c） 稳态 （s =0） 时的 d- q 轴等效电路如图 10-11所示， 它实际上反映了式 （10- 87）

的 d- q 轴电压方程。
尽管铁耗是跟主磁通分量相关的， 但我们假定其是由定子磁通产生的。

图 10-11 永磁同步电动机考虑铁耗的稳态 d- q 轴等效电路

定子铁心中产生的铁耗用一个电阻 rFe来考虑， 这个电阻可以通过测量来确定。
由于包括了铁耗， 因此式 （10-87） 不再严格成立了， 但我们可以简单地基于等效

电路对该式作出修正。 由于引入的 rFe是并联在电动势上的， 因此随着频率的变化， 其

数值应基本不变。
例 10-4 磁阻同步电动机 （RSM） 的稳态运行。
一台高性能 RSM， 参数如下： Ld = 10Lq = 0. 1H， p = 2， rs = 1Ω， f1 = 60Hz。
试完成：
a） 绘制空间相量图；
b） 求单位定子电流的最大转矩、 单位定子磁链的最大转矩；
c） 在 q 轴上添加永磁体， 以降低 q 轴磁通。 绘出新的空间相量图， 并进行讨论。

在有、 无永磁通 （λPM = - Lq iq） 等两种情况下， 计算 id = 3A、 iq = 15A时的转矩。
d） 计算产生以上转矩时的定子磁链。
解答：
a） 在一般化的相量图 10-7 中， 简单地令 i f = 0 及 Ld >> Lq， 即可得到空间相量图，

如图 10-12 所示。

图 10-12 RSM的空间相量图

由于 i f = 0、 Ld >> Lq， 故转矩表达式 （10-86）
变为

Te =
3
2 p（Ld - Lq）·id iq （10-99）

电压方程式 （10-87） 变为

Vd = rs id - ωrLq iq
Vq = rs iq + ωrLd id （10-100）

定子磁链λs和定子电流is为
λs = λd + jλq = Ld id + jLq iq （10-101）

is = id + jiq （10-102）
对于给定的定子电流 is：
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is = i2d + i
2
q （10-103）

利用式 （10-103）， 消除式 （10-99） 中的 iq， 再求式 （10-103） 对电流 id 的导数，
并令其为零， 即可求得每单位电流的最大转矩。 即令：

∂Te
∂id
= 0 （10-104）

得

idi = iqi = is / 2； Tei =
3
2 p（Ld - Lq）

i2s
2 （10-105）

因此， 在图 10-2 中， γ = 45°。

is = isn （额定电流） 时， idi = isn / 2， 一般来讲， 这要比额定的空载相电流 i0 大很

多 （只有功率极小的 RSM电动机， 才有 i0 / isn > 0. 707）， 因此这会导致电动机的磁路特

别饱和。 尽管这可以获得单位电流最大转矩， 但却只能用在转矩低于 50% ～ 60%额定

转矩的时候。 在有些调速传动应用中， 在低速运行时确有可能运行于这种状态。
另一方面， 对于式 （10-101） 的定子磁链， 产生每单位磁链最大转矩的条件为

idkLd = iqkLq = λs / 2 （10-106）
相应的最大转矩为

Tek =
3
2 p（Ld - Lq）

λ2s
2LdLq

（10-107）

在这种情况下， 图 10-12 中的 d- q 轴磁通角为 δ = 45°。
让单位磁链产生出最大的转矩， 这是高速下磁链受限时 （弱磁区） 能做到的最好

的情况。
c）、 d） 在 q 轴添加永磁体， 则有

λq = Lq iq - λPMq； λd = Ld id （10-108）
在式 （10-108） 中， 要求 λPMq≥Lq iqmax， 以防止永磁体失磁。 转矩表达式 （10- 86）

则变成

idk = idi = i0 / 2； Te =
3
2 p[（Ld - Lq）·iq + λPM]·id （10-109）

图 10-13 PM- RSM的空间相量图

这样一来， 在调速时若要改变转矩的符号来进

行再生制动， 就必须改变 id （而不是 iq） 的符号。
这样的永磁-磁阻同步电动机 （PM- RSM） 的空

间相量图如图 10-13 所示。
注意： 由于 q 轴永磁体的引入， 电动状态时的

δ < 0 （磁链矢量是滞后而非超前 d 轴的）， 功率因数

和转矩都增大。
由于 Ld / Lq >> 1， 因此 Lq isn是一个较小的磁链，

所以仅需使用剩磁 Br 较低 （成本适中） 的永磁体。
现在计算有、 无永磁体等两种情况下的转矩和
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定子磁链：

 （Te） λPMq = 0
= 32 × p（Ld - Lq）·id iq =

3
2 × 2 × 0. 1 × 1 -

1
10

 
 
 

 
 
 × 3 × 15 = 12. 15 （10-110）

λs = L2d i
2
d + L

2
q i
2
q = 0. 12 × 32 + 0. 110 × 15

 
 
 

 
 
 

2

= 0. 335 （10-111）

（Te） λPMq≠0
= 32 × 2 × 0. 1 ×

1 - 110
 
 
 

 
 
 × 15 + 0. 110 × 15

 

 
 

 

 
 × 3 = 13. 15 （10-112）

λs = Ld id = 0. 1 × 3 = 0. 3 （10-113）
可见， q 轴添加永磁体后， 获得了大约 10%的转矩增大， 和 10%的磁通水平的

降低。
在较易制造的低凸性 （Ld / Lq = 5 ～ 8） 电动机中， 这种改进更为可观。

10. 8 齿槽转矩和绕齿永磁同步电动机

在永磁同步电动机中， 当定子存在槽开口时， 由于永磁体的磁共能随着转子位置

而变化， 因此即使没有定子电流， 也会产生脉动转矩。
这种零电流下的转矩称作齿槽转矩， 它在 360°的周期内的平均值为零。
齿槽转矩的根源在于定子槽开口导致气隙中的永磁磁密发生变化。 但它还存在其

他的影响因素， 例如：
① 永磁体的形状、 位置；
② 定子槽数和转子极数 2p。
参考文献 [6] 针对一台定子 27 槽、 转子 6 个永磁极的永磁同步电动机， 利用有

限元分析 （FEA） 获得了气隙中央的永磁磁密波形， 如图 10-14 所示。

图 10-14
a） 永磁体的形状 b） 假定定子内圆周光滑时， 相应的气隙磁密[6]

在有限元分析中， 可以用磁共能方法或 Maxwell应力方法来计算齿槽转矩。
表 10-1 给出了对应图 10-14 的同一个永磁同步电动机 （Ns = 27 槽、 2p = 6 极） 采
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用面贴径向充磁永磁体 （SR）、 面贴平行充磁永磁体 （SP） 以及面包形永磁体平行充

磁 （BL） 等三种情况的齿槽转矩和电动势谐波含量。 可见， 电动势谐波的含量与齿槽

转矩之间存在着明显的关系。

表 10-1 齿槽转矩和电动势谐波[6]

永磁体形状
Tcoggpp
/ mNm

1000r / min时的线电动势 （有效值）

基波 / V 5 次谐波 / V 7 次谐波 / V

表面径向 （SR） 47. 88 2. 857 0. 05604 0. 012256

表面平行 （SP） 15. 63 2. 8681 0. 00648 0. 008132

面包形 （BL） 5. 562 2. 8691 0. 03459 0. 004897

尽管三种情况的电动势基波都相同， 因而在给定正弦波电流下的电磁转矩也都相

同， 但采用面包形永磁体时， 所得的齿槽转矩明显要小得多。 电动势的波形及齿槽转

矩随位置变化的关系曲线还与每极每相槽数 q 有关。 图 10- 15 所示为一个 q = 1（Ns =
24， 2p = 8 极） 的永磁同步电动机的电动势、 齿槽转矩波形以及在正弦波电流下的电磁

转矩波形。

图 10-15 正弦波电流时， 电动势、
齿槽转矩、 总转矩随转子位置变化的

关系曲线 （Ns = 24， 2p = 8 极） [7]

显然， 齿槽转矩的基本周期 N 等于槽数

Ns 和极数 2p 的最小公倍数：
N = LCM（Ns， 2p） （10-114）

N 越大， 齿槽转矩的峰值就越小。 在图

10-15 的情况下， N = Ns = 24。
有些应用， 譬如汽车助力转向系统， 要

求总的转矩脉动远小于电动机峰值电磁转矩

的 1% 。
转矩脉动除了包括齿槽转矩外， 也有源

于电动势与电流时间谐波的成分。 磁路的饱

和在转矩脉动中也起着很重要的作用[6]。
降低齿槽转矩的方法很多， 值得提及的

主要有三种：
a） 采用较高的 N = LCM（Ns， 2p）；
b） 永磁体形状和宽度的优化 （见图 10-16）；
c） 定子斜槽或转子斜永磁体 （电磁转矩也被削弱）。
特别值得介绍的是所谓的绕齿 （ tooth- wound） 绕组， 它是节距为 1 的绕组， 它一

方面可以降低绕组端部连接的长度， 从而降低了定子铜耗； 另一方面增大了 N =
LCM（Ns， 2p） 的数值， 从而降低了齿槽转矩。 这种绕组也是一种分数槽绕组， 因为其

每极每相槽数 q < 1。
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图 10-16 齿槽转矩及线电动势谐波含量与面贴径向磁化永磁体 （SR） 的永磁极角度的关系

（Ns =27， 2p =6）： 有两个永磁极宽度的齿槽转矩为零， 电动势谐波在这些位置并不为零， 但也较小

绕齿绕组如图 10-18 所示， 它既可以是单层的， 也可以是双层的。

表 10-2 基波绕组因数： 单层绕齿绕组[8]

Ns
2p

2 4 6 8 10 12 14 16

3 ∗ ∗ ∗ ∗ ∗ ∗ ∗ ∗
6 ∗ 0. 866 ∗ 0. 866 0. 500 ∗ ∗ ∗
9 ∗ 0. 736 0. 667 0. 960 0. 960 0. 667 0. 218 0. 177
12 ∗ ∗ ∗ 0. 866 0. 966 ∗ 0. 966 0. 866
15 ∗ ∗ 0. 247 0. 383 0. 866 0. 808 0. 957 0. 957
18 ∗ ∗ ∗ 0. 473 0. 676 0. 866 0. 844 0. 960
21 ∗ ∗ ∗ 0. 248 0. 397 0. 622 0. 866 0. 793
24 ∗ ∗ ∗ ∗ 0. 430 ∗ 0. 561 0. 866

表 10-3 基波绕组因数： 双层绕齿绕组[8]

Ns
2p

2 4 6 8 10 12 14 16

3 0. 866 0. 866 ∗ ∗ ∗ ∗ ∗ ∗

6 ∗ 0. 866 ∗ 0. 866 0. 500 ∗ ∗ ∗

9 ∗ 0. 617 0. 866 0. 945 0. 945 0. 764 0. 473 0. 175

12 ∗ ∗ ∗ 0. 866 0. 933 ∗ 0. 933 0. 866

15 ∗ ∗ 0. 481 0. 621 0. 866 0. 906 0. 951 0. 951

18 ∗ ∗ ∗ 0. 543 0. 647 0. 866 0. 902 0. 931

21 ∗ ∗ ∗ 0. 468 0. 565 0. 521 0. 866 0. 851

24 ∗ ∗ ∗ ∗ 0. 463 ∗ 0. 760 0. 866
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图 10-17 所示为一台 6 槽 4 极的双层绕齿绕组永磁同步电动机的电动势波形及齿槽

转矩。 其电动势几乎为正弦波， 完整的几何数据如表 10-4 所示[9]。

图 10-17 6 槽 4 极的双层绕齿绕组永磁同步电动机的电动势、 齿槽转矩

a） 永磁内嵌式同步电动机 （IPMSM） 的横截面

b） 955r / min时的反电动势波形 c） 齿槽转矩与转子位置角关系

无论采用永磁体表面安装的转子， 还是采用永磁体内嵌的转子， 虽然它们的气隙

永磁磁密几乎都为矩形波分布， 但经过几何优化， 它们在绕齿绕组中产生的电动势都

可以达到很高的正弦度[9]。 另外， 使用两种齿宽的单层齿绕绕组则可以获得梯形波的

电动势[9，10]。
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表 10-4 6 槽 / 4 极双层绕齿绕组永磁同步电动机的尺寸和特性

参数 数值 单位

结构 内转子永磁内嵌式同步电动机 （IPMSM）

相数 3 —

定子槽数 6 —

转子极数 4 —

几何尺寸

定子外径 56 mm

定子内径 28 mm

气隙长 （最小处） 0. 5 mm

铁心叠长 45 mm

永磁体宽 12 mm

永磁体高 3. 5 mm

绕组

每极每相槽数 0. 5 —

绕组层数 2 —

每相匝数 20 —

材料

铁心材料 M800-50A

永磁类型 NdFeB （1. 2 T）

图 10-18 2p = 10 极电动机的绕组

a） 传统绕组， Ns = 30， q = 1 b） 单层绕齿结构， Ns = 12， q = 0. 4

c） 双层绕齿结构， Ns = 12， q = 0. 4

为了保证有大的电动势基波， 绕齿绕组的基波绕组因数 Kw1应足够大 （ > 0. 866）。
绕齿绕组作为一种分数槽绕组， 设其每极每相槽数 q = Ns / 2pm = z / n （ z、 n 为互质
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的整数）， 则绕组产生的磁动势空间谐波次数为

ν = ± 1n （2mk + 2）； k = 0， ± 1， ± 2， ± 3 （当 n 为偶数时）

ν = ± 1n （2mk + 1）； k = 0， ± 1， ± 2， ± 3 （当 n 为奇数时）

可见， 既有整数次谐波， 又有分数次谐波 （次谐波）。
磁动势空间谐波除了会在绕齿永磁同步电动机的线圈中产生额外的漏磁链分量外，

其中的次谐波还会产生低频的转矩脉动。
人们发现， 双层的绕齿绕组具有较低的次谐波。
对于单层和双层绕齿的永磁同步电动机， 定子槽数 Ns 和极数 2p 的主要组合的基

波绕组因数见表 10-2、 表 10-3。
总的来讲， 绕齿永磁同步电动机不仅具有较高的效率 （因为其线圈端部较短）， 而

且既可以进行正弦波电流控制， 又可以进行矩形波电流控制。
绕齿绕组已经在工业领域得到成功的应用， 包括伺服驱动用电动机 （例如硬盘驱

动、 汽车车轮转向控制等）、 低速高转矩的电动机 /发电机等。
注意： 人们近来也提出了其他一些非叠绕组的永磁无刷电动机结构， 但还很少有

市场化的。 这包括：
① 轴向磁通永磁无刷电动机 （TFM） [11，12，13]， 它针对大的极数采用环形线圈。
② 爪极定子复合磁芯永磁无刷电动机结构[14]， 用以降低小型电动机的制造成本。
③ 磁通反向永磁无刷电动机 （FRM） [15]， 它通常采用标准的硅钢叠片和定子永磁

结构， 以降低中、 大转矩低速电动机的制造成本。
④ 轴向气隙 （盘式） 永磁同步电动机， 用于各种需要增大转矩 /体积密度的

应用[16]。

10. 9 单相永磁同步电动机

在小功率 （譬如低于 500W） 的家用和汽车传动机构的应用场合， 有时采用单相永

图 10-19 采用双线定子绕组的

单相永磁同步电动机

磁同步电动机， 通过减少功率开关器件的数

目， 从而达到降低调速用 PEC成本的目的。
图 10-19 为一个典型的旋转式单相永磁

同步电动机。
定子磁心由 （0. 5mm或更薄的） 硅钢片

叠成。
正极性电流使用每极的一半线圈， 负极

性电流使用每极的另外一半线圈。 这样就得

到了所谓的双线绕组。 尽管它增大了铜耗，
但所需的功率开关及控制器的数目少 （详见

162第 10 章 电气传动用同步电动机  



第 11 章）。
2 槽 / 2 极的结构导致齿槽转矩每转变化 2 个周波。
在初始位置处， 永磁体和定子极是对齐的， 定、 转子间相互作用的电磁转矩为零，

因此这种电动机没有起动能力。
为了获得非零电磁转矩的起动位置， 有几种措施可供选择： 或者在主极之间稍偏

离主极的地方放置一对定位磁铁， 如图 10- 19a所示； 或者在定子极靠气隙的表面上设

置一个非对称的凹陷， 如图 10-19b所示； 也可以让定子极面沿气隙圆周方向做梯级变

化， 使极面下的气隙不是均匀的。
以上的所有方案都只能提供单向运动。 不过， 若所使用的 PEC 能够为线圈提

供交流电流的话， 那么一旦电动机沿着固定的方向起动起来， 就可以基于霍尔接

近传感器的信号， 对电动机进行制动， 最终甚至可以运行到相反的方向上 （见第

11 章） 。

10. 10 单相永磁同步电动机的稳态性能分析

单相永磁无刷电动机实际上是一个同步电动机， 至少在电动势为正弦波时是如此。
因此， 本章已经建立起来的所有方程在它身上都成立， 但是其定子电路只有单相。

稳态时， 可以直接写出定子电压方程的相量形式为

Vs = RsIs + Es + jωLsIs； Es = jωrλPM （10-115）
式中， 电动势 Es 具有以下的正弦形式：

Es（ t） = Es1cos（ωr t） （10-116）
Vs、 Is 则分别为定子电压和电流； Ls 为定子电感 （表面永磁体转子的 Ls 与转子位

置无关）； λPM为永磁磁链； rs 为定子电阻。
稳态时， 有：

Is（ t） = Is1cos（ωr t - γ） （10-117）
电磁 （相互作用） 转矩为

Te = p
Es（ t） I（ t）

ωr
= p
ωr

 

Es1 Is1
2 [cosγ + cos（2ωr t - γ）] （10-118）

跟单相感应电动机和交流有刷电动机一样， 电磁转矩是以定子电流频率 （电角速

度） 的二倍频脉动的。
由于电动机的槽数 Ns = 2、 极数 2p = 2， 所以齿槽转矩具有 N = LCM（2， 2） = 2 的

周期：
Tcogg≈Tcogmaxcos（2ωr t - γcog） （10-119）

对于这种变化规律的齿槽转矩， 可以设法使 γcog = γ， 并在某个负载转矩 （例如额

定负载转矩） 下使下式成立：

Tcogmax = -
pEs1 Is1
2ωr

（10-120）

262 现代电气传动



那么， 两种来源的转矩脉动就会相互抵消。 不仅如此， 式 （10- 120） 对应的较大的齿

槽转矩还可用来将转子驻留在某个适当的角度， 以确保能够安全起动。
由于转矩脉动的完全抵消仅仅发生在额定负载时， 因此在较低的负载时， 总转矩

中将存在较大的脉动。
对应式 （10-115） 的相量图如图 10-20 所示。

图 10-20 单相永磁同步电动机

的稳态相量图

铁耗 p iron可以表示为与速度和定子磁通

二者的二次方成正比的形式：

p iron≈
ω2rλ

2
s

r iron
（10-121）

式中， r iron可以测得或在设计阶段计算

而得。
一般来讲， 铜耗要大于铁耗， 可以在后

面计算， 然后添加到效率公式中去。
在给定的电压功角 δv、 定子电压 Vs1和 ωr

（Es = ωrλPM也相应给定） 下， 进行稳态性能

计算， 可得：

Is =
V2s + E

2
s - 2VsEscosδv
Z （10-122）

Z = r2s + ω
2
r L
2
s ； tanξ =

rs
ωrLs
； cos（φ + ξ） = E

I·Zsinδv （10-123）

λ2s = λ
2
PM + L

2
s i
2
s - 2λPMLs issin（δv - φ） （10-124）

输出的机械功率 Pmec为

Pmec≈VsIscosφ - I
2
s rs -

ω2rλ
2
s

rcore
- Pmec （10-125）

式中， Pmec为机械损耗。
效率 η 为

η =
Pmec

VsIscosφ
（10-126）

图 10-21 所示为一台 150W的单相永磁同步电动机在定子电阻 rs 为零和非零两种情

况下， 电磁转矩 Te 与功角的关系曲线 （标幺值）。
显然， 不可以忽略定子电阻， 否则的话， 峰值转矩 （发生在 δv = 90°处） 会被

高估。
在采用 V / f 标量控制进行调速传动时， 负载转矩不应超过实际的峰值转矩， 最好

有个显著的差距 （保留 30% ～ 40%的余量）， 以确保在适度的负载转矩扰动下都能相当

稳定地运行。 图 10-22 为 150W电动机的典型效率和功率因数曲线[17]， 可见其性能还

不错。
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图 10-21 转矩与 （电压） 功角的关系曲线
   

图 10-22 效率、 功率因数与输出功率

Pmec的关系曲线

例10-5
一台单相永磁同步电动机， 由 Vsn = 120V （有效值）、 f1 = 60Hz 的电源供电， 转子

极数 2p = 2。 当电动机由外力拖动到额定速度时， 空载电压 Es = 0. 95Vsn。 定子电阻 rs =
5Ω， 定子电感 Ls = 0. 05H。 请计算：

a） f1 = 60Hz时的转速；
b） δv = 0、 45°、 90°时的定子电流；
c） 功率因数与 δv 的关系；
d） 电压功角 δv = 0、 45°、 90°时的平均转矩 （忽略铁耗和机械损耗）。
解答：
a） 转速 n 为

n = f1 / p = 60 / 1 = 60r / s = 3600r / min
b） 根据式 （10-122）， 定子电流 Is（A） 为

       Is =
V2s + E

2
s - 2VsEscosδv
Z

=
1202 + （120 × 0. 95） 2 - 2 × 120 × 120 × 0. 95 × cosδv

Z

=

18 / 19. 5 = 0. 92 （δv = 0）
86. 583
19. 5 = 4. 44 （δv = 45°）

157. 49
19. 5 = 8. 07 （δv = 90°）

 

 

 

 
  

 
  

其中， Z = 52 + （2π × 60 × 0. 05） 2 = 19. 5Ω。
c） 根据式 （10-123）， 可求取功率因数角 φ：

ξ = tan - 1
Rs
ωrLs

= tan - 1 5
377 × 0. 05 = 14. 38°

cos（φ + ξ） =
Es

Z·Is
sinδv
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当 δv = 0°时： （φ + ξ） = 90°， φ = 90 - 14. 38 = 75. 32°；
当 δv = 45°时： cos（φ + ξ） = 0. 833， （φ + ξ） = 33. 6°， φ = 33. 6 - 14. 38 = 19. 20°；
当 δv = 90°时： cos（φ + ξ） = 0. 648， （φ + ξ） = 49. 59°， φ = 49. 59 - 14. 38 = 35. 21°。
d） 电磁转矩 Te（Nm） 为

  Te =
pEsIscos（δv - φ）

ωr

=

1
377 × 102 × 0. 92 × cos（0° - 75. 62°） = 0. 0618 （δv = 0°）

1
377 × 102 × 4. 44 × cos（45° - 19. 20°） = 1. 0815 （δv = 45°）

1
377 × 102 × 8. 07 × cos（90° - 35. 21°） = 1. 2589 （δv = 90°）

 

 

 

 
 
 

 
 
 

从 δv = 45°到 δv = 90°， 转矩的增加不到 25% ， 其部分原因在于定子存在电阻 （如
果没有电阻， 增加量将达 30% ）。

10. 11 小结

① 同步电动机 （SM） 通常为三相交流电动机， 其转子可为电励磁转子、 永磁体励

磁转子或变磁阻转子。
② 由于定子磁动势以 n1 = f1 / p （ f1———定子频率， p———极对数） 的速度作圆周运

动， 所以转子也将以同样的速度转动， 这是因为只有当定、 转子的两个磁动势相对静

止时， 才能产生非零的平均转矩。
③ 变速意味着变频。
④ 电励磁转子同步电动机的转子需要铜环和电刷来连接到直流可控电源。 另一种

方案是， 在转子侧安装带二极管的旋转变压器 （二次侧）， 来为励磁绕组 （磁场绕组）
提供无刷励磁。

⑤ 在变频供电的各种同步电动机中， 只有由电流源变频器供电的电励磁同步电动

机才在转子上使用鼠笼 （如第 14 章所示）， 以降低电动机的换向电感。
⑥ 在调速调转矩的传动中， 只有电励磁的同步电动机， 才能通过连续的场电流的

控制， 来实现单位功率因数或超前功率因数运行， 使输入电动机的无功功率为零 （或
很小）。 在这种情况下， 如果定子磁通也保持恒定， 那么速度—转矩曲线将是线性的，
跟他励直流有刷电动机一样。 在基速以上则进行弱磁运行。

⑦ 对于永磁转子同步电动机来讲， 只需在 d- q 轴正交坐标系中， 对其电流 id、 iq
与所需的转矩、 速度之间的关系进行恰当的协调控制， 即可实现调速运行。 当 Ld < Lq
时， 为了产生正的磁阻转矩， 需要负的 （去磁性的） id。

⑧ 磁阻同步电动机 （RSM） 采用传统叠片的多磁通路障转子或轴向叠片转子

（ALA）， 有时还在转子的 q 轴 （拥有最高磁阻的方向， Ld > Lq） 上放置永磁体。 实践

表明， 这种同步电动机的功率因数和效率跟使用相同定子的感应电动机差不多。
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⑨ 可以说， 同步电动机的 d- q 轴模型 （空间相量模型） 是同步电动机调速传动的

设计和分析最为合适的工具。
⑩ 绕齿绕组可以降低永磁同步电动机的铜耗和外形尺寸， 已经在从硬盘驱动、 工

业伺服驱动到车辆主动助力转向的各种场合得到应用。
⑪⑪⑪ 单相永磁同步电动机主要用于低功率、 低系统成本的家用电器和汽车电力作动

器等方面。
⑪⑪⑫ 下一章将介绍由 PWM- IGBT变频器供电的中、 低功率 （最高数百 kW） 的永磁

同步电动机和磁阻同步电动机的传动。 大功率工业传动中使用的电励磁同步电动机由

于需要特殊的 PEC， 将于第 14 章介绍。

10. 12 习题

10. 1 一台永磁体内嵌式转子永磁同步电动机 （Ld < Lq）， 在其 q 轴上施加一个阶

跃电压 ΔVq， 并保持 Vd =常数、 速度 =常数。 试利用式 （10- 34） ～式 （10- 35） 和图

10-5， 确定电流 Δid、 Δiq 及转矩响应的拉氏变换。
10. 2 一台永磁体面贴转子的永磁同步电动机， q≥2， 数据如下： Ld = Lq =

0. 01H， rs = 0. 5Ω， 极对数 p = 2， 额定相电流有效值 In = 10A， 空载相电压有效值

（n0 = 1800r / min时） V0 = 80V。
请计算：
a. d- q 轴模型中的永磁磁链 λPM；
b. 额定电流且 id = 0 时的转矩， 以及对应的额定端电压 （n = 1800r / min）；
c. id 为额定电流且 iq = 0 时的理想空载转速；
d. 转速 n = 3600r / min时， 在额定电流和额定电压下的转矩。
10. 3 一台磁阻同步电动机， 数据如下： 额定相电压有效值 Vn = 120V， ω1n =

120rad / s， 额定相电流有效值 Isn = 20A； 电感、 电阻的标幺值为 ld = 3， lq = 0. 3， rs =
0. 5； 极对数 p = 2。

请完成：

a. 如果 l（p. u. ） = L
Vn

Inω1n
 

 
 

 

 
 

- 1

， 求 Ld、 Lq、 rs 的实际值。

b. 当 id / iq = Lq / Ld、 且有额定电流和额定电压时， 确定基速 ωb、 转矩、 输入功

率和功率因数角 φ1。
c. 在 q 轴上添加永磁体 （与 iq 的磁通反向）， 使得基速下的空载电压为 e0 = 0. 15，

计算 iq 为额定电流时的理想空载转速。
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第 11 章 永磁同步与磁阻同步电动机传动

11. 1 引言

在调速传动中， 永磁同步电动机 （PMSM） 和磁阻同步电动机 （RSM） 是和 PWM
电压源逆变器一起使用的。

目前， PMSM传动已在全球范围内拥有了广阔的市场， 但就 RSM 来讲， 尽管近年

来 q 轴上安装永磁体的高凸极性高性能 RSM已被成功引入宽广恒功率调速范围的场合

（例如主轴驱动）， 但 RSM仍然只在低功率的应用中占有一小部分的市场份额。
高性能的应用一般采用 PMSM传动。 RSM 传动则用在一般性的场合， 因为它的成

本要比 PMSM的低， 往往与性能相似的感应电动机传动的成本接近。
接下来， 我们将先介绍 PMSM传动， 然后再介绍 RSM 传动。 之后， 再介绍这两种

同步电动机的恒功率运行的控制。 单相 PMSM的控制将留在本章最后介绍。

11. 2 PMSM 传动的分类

PMSM传动可从三个主要的方面进行分类： 按电流波形分类； 按电压—频率关系

分类； 按有无运动传感器分类。
从电流波形的角度， PMSM传动可分为：
① 矩形波控制： 如图 11-1a所示， 即所谓的无刷直流 （BLDC） 传动， 每极每相槽

数 q = 1， 转子为面贴永磁体结构；
② 正弦波电流控制： 如图 11-1b所示， 即所谓的无刷交流 （BLAC） 传动， 每极每

相槽数 q≥2。
从是否存在运动传感器的角度， 可分为：
① 有运动传感器的传动；
② 无运动传感器的 （sensorless） 传动。
最后， 正弦交流 （BLAC） 传动又可分为：
① 标量 （V / f） 控制： 转子上要求有阻尼笼；
② （电流或电流和电压的） 矢量控制；
③ 直接转矩与磁链控制 （DTFC）。
如图 11-1 所示， 不管 PMSM的定子电流是矩形波还是正弦波， 它们都必须与转子

位置同步。 要达到这种目的， 只需根据定子绕组轴线相对转子的位置 θer来开通和关断

PWM逆变器中的可控开关即可。



图 11-1 矩形波或正弦波电流控制 （αa—超前角， 图中 αa = 60°， 即电流超前永磁电动势 60°

的情况， 若 αa = 0°， 则 a相电流的波幅应位于图中 q 轴处， 电流与电动势同相位； θer—a相

绕组轴线与转子上永磁 S极的左侧边沿之间的夹角， θer = ω1 t）
a） 矩形波电流控制 b） 正弦波电流控制

通常， 为了补偿电动势随转速的增大以及电动机电感对电流变化的延迟作用， 要

提前一个角度 αa 换向， 且应使提前角度随速度的升高而增大。 电流波形的控制则由电

图 11-2 PMSM （及 RSM） 带转矩角增量

补偿的标量 （V / f） 控制

流控制器来实现。
当定子绕组是 q = 1 的集中线圈时，

永磁电动势不是正弦波， 而是梯形波，
这种情况推荐使用矩形波电流控制， 这

一方面可以降低转矩脉动， 另一方面可

以使用较为简单的位置 （接近） 传感器

或估算器。
标量 （V / f） 控制通常采用无运动

传感器 （无传感器） 的正弦电流控制方

式， 如图 11-2 所示。
其中， 要估算转矩角的增量 Δθ， 并

使参考频率增加 Δf∗， 以补偿转矩的变动， 使电动机的电流在瞬态过程中保持与转子
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同步。 由于频率变化的斜率大小 （即频率变化的速度） 是有限度的， 因此在转子上装

鼠笼对抑制振荡是有益处的。
低动态性的应用可以使用上述简单的传动解决方案， 快速动态的应用场合则需使

用图 11-3 所示的矢量控制。

图 11-3 PMSM （或 RSM） 的矢量控制基本方案

1—有运动传感器 2—无传感器

在 PMSM的矢量控制中， 转子的速度和位置要么由测量得到， 要么由估算得到

（无传感器时）， 二者分别被用作速度反馈 （ωr） 和矢量旋转器 （ θer）， 来产生参考相

电流。 它采用闭环或开环 PWM来构建与转子同步锁定的电流 （或电压） 波形。 具体

的控制是在转子坐标系中应用 d- q 轴模型来进行的， 其中的控制量在稳态时都是直流

量 （详见第 10 章）。
如何关联 i∗d 和 i∗q 是一个优化问题， 这要遵循某些准则。 与 V / f 控制相比， 矢量控

制要复杂得多， 但其所能获得的动态性能也要好得多 （其本质上是一种更为快速的转

矩控制）。
为了简化电动机的控制， 参考文献 [10] 把直接转矩和磁链控制 （感应电动机的

DTFC控制） 拓展到了 PMSM 以及 RSM 的控制， 即所谓的转矩矢量控制 （TVC）， 如

图 11-4 所示。

图 11-4 PMSM及 RSM的直接转矩和磁通控制
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直接转矩和定子磁链控制带给我们的是一个电压开关表 （电压矢量序列）。 它省去

了矢量旋转的环节， 但需要转矩和磁链观测器。 尽管需要进行速度观测， 但在无传感

器控制时无需对转子位置进行估算。
与异步电机的 DTFC 控制一样， 即使是无传感器控制， 同步电机 DTFC 控制也

照样可以获得快速的磁链与转矩控制效果。
在接下来的有 /无运动传感器的控制中， 我们将详细介绍矩形波电流控制、 正弦波

电流控制在矢量控制或 DTFC控制中的具体应用。

11. 3 矩形波电流控制 （BLDC传动）

矩形波电流控制用于永磁电动势波形不是正弦波 （而是梯形波） 的 PMSM， 尤其

是用于定子集中绕组的 PMSM （即每极三槽、 q = 1 的 PMSM）。 在这种 PMSM 中， 为了

降低转矩脉动， 需要矩形波的电流。 不过， 当电流为矩形波时， 由于产生磁阻转矩的

效率不高， 因此首选非凸极性的转子方案 （即面贴永磁转子）。

图 11-5 绕组星形连结的无刷直流

电动机 （BLDC） 的波形

a） 永磁气隙磁密 b） a相永磁磁链 c） a相电动势

d） 电动状态时的理想电流 e） 发电状态时的理想电流

对于 q = 1 的非凸极 PMSM， 相电感 La 为
[1]

La = Lsl + Lag （11-1）

Lag≈
μ0W

2
1Lt

2pge
； ge≈Kcg + hPM / μrec （11-2）

式中， W1 为每相的匝数； L 为叠厚； t 为极距； g 为气隙长； Kc 为卡特系数； hPM
为永磁体径向厚度； p 为极对数； Lsl为漏感。 相间互感 Lab为

Lab≈ - Lag / 3 （11-3）
因此， 两相串联导通时 （星形连结） 每相的等效电感 （cyclic inductance） 为

Ls = La - Lab = Lsl +
4
3 Lag  （11-4）

11. 3. 1 理想 BLDC 的波形

从原理上看， 永磁体面贴转子的永

磁体极弧电角度 αPM小于 180° （180°对应

于图 11-1 所示的一个极距）。 αPM有两个

极限， 分别是下限 2π / 3 和上限 π。
对于 αPM取上限的极端情况， 即 αPM =

180°时， 若假定永磁体在180°范围内产生的

气隙磁密是矩形波 （见图 11- 5a）， 并且定

子相电流的磁动势也是矩形波， 即对应

q = 1 （每极三槽） 的情况， 那么， 定子

绕组的永磁磁链 λPM （ θer） 随着转子位

置 的 变 化 是 线 性 的 三 角 波 形 （见
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图 11-5b）， 相电动势 Ea 则是随转子位置变化的方波 （见图 11-5c）。
电动状态时， 若 （图 11-1 中定义的） 超前角 αa = 0， 那么相电流 ia 与相电动势 Ea

同相， 如图 11-5d所示。
若假定电流换相在瞬间完成， 则在任意瞬间仅有两相导通。 此时， 宽度为 180°电

角度的永磁体， 仅有三分之二得到利用， 轭磁通也比实际需要大 50% 。
另一种极端情况是， 将电流扩展到 180° （任一时刻都有三相导通）， 同时将永磁

体的宽度缩小到 120°。 此时， 产生同样的转矩， 需要多消耗约 50%的铜耗。
实际上， 在永磁体宽度为 120°时， 采用三角形连结的绕组； 在永磁体宽度为 180°

时， 采用星形连结的绕组。 但通常为了降低相邻永磁极间的边沿磁通 （漏磁通）， 永磁

体的极弧宽度选在 150° ～ 160°电角度之间。
下面对图 11-5b所示相磁链随转子位置线性变化的情况进行分析。 此时有：

λaPM（θer） = 1 -
2
π θer 

 
 

 
 
 ·λPM （11-5）

每相的最大磁链 λPM为
λPM =W1BgPMt L （11-6）

相电动势 Ea 为

Ea = -
dλaPM（θer）
dθer

·
dθer
dt =

2
π λPMωr （11-7）

式中， ωr 为电角速度。
由于任何时刻都是两相导通， 因此理想的转矩 Te 是不随时间变化的：

Te = 2Ea idc
p
ωr
= 4π λPMpidc （11-8）

在任何相邻的两次电流瞬间换相之间， 相电流为常数 （ id = idc）， 因此电压方程为

Vd = 2rs idc + 2Ea = 2rs idc +
4
π λPMωr （11-9）

根据式 （11-9） 和式 （11-8）， 可得：

ωr = ωr0 1 -
Te
Tesc

 

 
 

 

 
 （11-10）

其中：

ωr0 =
π
4 ×

Vd
λPM
； Tesc =

4
π λPMpisc； isc =

Vd
2rs

（11-11）

可见， 理想的转速—转矩曲线是线性的， 如图 11- 6 所示。 这跟直流有刷永磁电动

机是一样的。
如图 11-6 所示， 要降低 BLDC的速度、 改变其转向， 就需要降低直流电压的大小、

改变直流电压的极性， 这需要通过 PWM逆变器给每相提供适当的换相来实现。 电流的

大小则要靠斩波方法来降低。
使超前角 αa≠0， 则相电流超前， 这可以使一相有效的最大磁链 λPM降低。 另一方面，

若超前角 αa = π， 则电磁功率变负， 从而得到再生制动运行模式， 如图 11-5e所示。
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图 11-6 BLDC的理想转速—转矩曲线

11. 3. 2 矩形波电流控制系统

矩形波电流控制系统一般由 BLDC 电动机、 PWM逆变器、 速度和电流控制器、 位置

（速度） 传感器 （或用于无传感器控制的估算器） 以及电流传感器构成， 如图 11-7所示。

图 11-7 BLDC的矩形波电流控制

通过逆变器的适当控制， 可以获得所需的电流相序及 120°的电流波形， 如图 11- 8所
示。 在图 11-8b中， 还针对零超前角 （αa =0） 的情况， 绘出了检测梯形波磁场过零点的

6个接近传感器单元相对 a相轴线的位置。 可见， 沿着转子运动的方向， 6 个接近传感器

P （a + 、 a - 、 b + 、 b - 、 c + 、 c - ） 依次与所属相的绕组轴线相差 90°电角度 （此时， P
检测出的就是相绕组永磁电动势的过零点， 实际的换相发生在 30°电角度之后）。

在两相导通期间， 随着转子的旋转， 定子电流的合成磁动势轴线与同极性的转子

磁极轴线之间的夹角将从最初的 60°增大到最后的 120° （换一种说法， 即与异极性的

转子磁极轴线之间的夹角将从最初的 120°减小到最后的 60°）。 逆变器的任何一次换
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图 11-8
a） 电流时序 （电流脉冲上的 P、 Q代表相应的接近传感器及其触发的 IGBT） b） 相间连接 （a + 、
b + 、 c +代表三相的相轴， 也代表对应相正电流的磁动势轴线； 接近传感器 P与相轴相差 90°；

6 个接近传感器的轴线对应着定子电流合成磁动势的 6 个轴线）

相， 图 11-8b中的合成磁动势矢量 （也是合成电流矢量以及合成电压矢量） 也会跳跃

60°。 采用 120°导通的控制策略时， 每 180°中每相只导通 120°。
为了使速度反向， 接近传感器单元所作用的 IGBT 地址 （或编号） 要移位 180°，

即同一相的两个传感器要对调所作用的 IGBT： P （ a + ） ↔P （ a - ）、 P （ b + ） ↔
P（b - ）、 P（c + ）↔P（c - ）。 接近传感器放置的位置对应于零超前角的换相位置，
以便正、 反转都能获得相同的性能。 不过， 可以通过电路， 随着速度的升高而使超

前角增大， 以削弱定子相的有效峰值永磁磁通， 从而使高速时在有限的电压下能获

得更大的转矩。
同一套硬件， 可以在高速下进行 180°导通控制， 使任一时刻三相都同时导通。

11. 3. 3 滞环电流控制器

BLDC常采用直流电流控制， 这只需使用一个电流传感器， 放置在直流母线上， 来

调节母线电流。 对于 120°导通的情况来讲， 在任一时刻， 电流到底分布在六种两相组

合的哪一个组合中， 是由接近位置传感器的触发来决定的。
对于 180°导通的情况来讲， 由于同一时刻有三相工作， 安装在直流母线上的单个

电流传感器可能无法完全表示三相电流， 尤其是当逆变器的死区时间没有得到恰当补

偿的时候。
电流控制可用的控制器相当多。 我们这里介绍滞环控制器， 因为它可以让我们快

速理解电动机—逆变器的相互作用[2]。 电流滞环控制的原理是： 一旦某相受到接近传

感器的触发， 就开始产生电流， 且电流会一直增大， 直到所设置的最大值 imax； 然后，
施加在该相上的正向电源被断开， 电流开始下降， 直到所设置的最小值 imin时， 再次接

通该相的正向电源。 这种通、 断所持续的时间 ton和 toff是由滞环宽度 （ imax - imin） 决定

的， 如图 11-9 所示。
让我们来分析可控开关 Q1 和 Q4 以及续流二极管 D1 和 D4 导通时 （即 a +相和 b -
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图 11-9 电流滞环控制—电流斩波

相一起导通时）， 在正向电源通、 断的时间间隔 ton和 toff内的电动机方程。
Q1 和 Q4 导通期间， 电路如图 11-10a所示， a + 、 b -两相组合的方程为

Vd = 2rs i + 2Ls
di
dt + Ea - Eb （11-12）

Ea - Eb≈2Ea = E0 =常数 （11-13）

图 11-10 a +相和 b -相一起导通

a） Q1Q4 导通的电路 b） Q1Q4 断开、 由 D1D4 导通的电路

请注意， 如果导通超前一个角度 αa， 那么在导通的部分时间里 （导通初期）， 有

Ea - Eb = 0， 这可以实现电流的快速增长。
式 （11-12） 的解为

i（ t） =
Vd - E0
2rs

（1 - e - t
rs
Ls） + imine

- t
rs
Ls （11-14）

为了使电流上升， 要求 Vd > E0。 当转速高于某个速度时， 有 Vd < E0， 电流斩波不

再可行。 此时， 电流波形中仅包含由接近传感器 （或估算器） 触发的单个通—断脉冲。
在 Q1 和 Q4 断开期间， 续流二极管 D1 和 D4 导通， 电路如图 11-10b所示， 电压方程为

0 = 2rs i + 2Ls
di
dt + （Ea - Eb） + 1C f ∫idt + Vc0 （11-15）

式中， Vc0是导通期间 ton结束时刻 （或断开期间 toff开始时刻） 电容器 C f 上的电压。
令 t′ = t - ton， 则式 （11-15） 的解答为

i（ t′） = -
Vc0 + E0
2ωLs

·e - α1t′·sinωt′ - imax·
ω0
ω·e - α1t′·sin（ωt′ - ϕ） （11-16）

其中：
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ω0 =
1
2C fLs

； α1 =
rs
2Ls
； ω = ω20 - α

2
1； ϕ = tan

- 1 ω
α1

（11-17）

转矩 Te（ t） 的表达式为

Te =
（Ea - Eb） i（ t）

ωr
p

（11-18）

因此， 如果电动势不随时间变化的话， 那么介于最小值 imin和最大值 imax之间的电

流脉动也将重现在电磁转矩中。
例 11-1
一台 BLDC电动机， 由 PWM 逆变器供电， 直流母线电压为 Vd = 300V。 采用矩形

波电流控制， 运行在 ω r = 2π × 10rad / s的电角速度下。 在 ω r 时的空载线电压恒定为

E0 = 48V。 每相的等效电感为 Ls = 0. 5mH， rs = 0. 1Ω， 定子绕组每极每相槽数 q = 1，
极数 2p = 2。

滤波电容器 C f = 10mF， 电流斩波频率 fc = 1. 25kHz， ton / toff = 5 / 3。
请确定：
a） 电流斩波期间的最小和最大电流值 imin、 imax；
b） 求转矩表达式， 并绘制其曲线。
解答：
a） 为了求得 imin和 imax， 必须应用式 （11- 14） 的约束 i （ t = ton ） = imax， 以及式

（11-16） 的约束 i（ t′ = toff） = imin：

imax =
（300 - 48）
2 × 0. 1 （1 - e

- 0. 5 × 10 - 3 × 0. 1 / （0. 5 × 10 - 3）） + imine
- 0. 5 × 10 - 3 × 0. 1 / （0. 5 × 10 - 3） （11-19）

注意 ton（ms）、 toff（ms） 分别为

ton = 0. 5， toff = 0. 3 （11-20）
根据式 （11-17）， 有：

ω20 =
1

2 × 0. 5 × 10 - 3 × 10 - 2
= 105； α1 =

0. 1
2 × 0. 5 × 10 - 3

= 100 （11-21）

ω = ω20 - α
2
1 = 105 - 1002 = 300 （11-22）

ϕ = tan - 1（300 / 100） = 71. 56° （11-23）

imin = -
（300 + 48）

2 × 300 × 0. 5 × 10 - 3
× e - 100 × 0. 3 × 10

- 3

× sin（300 × 0. 3 × 10 - 3）

- imax ×
316. 22
300 × e - 100 × 0. 3 × 10

- 3

× sin（300 × 0. 3 × 10 - 3 - 71. 56 × π / 180） （11-24）

根据式 （11-19） 和式 （11-24）， 可算得 Imax（A） 和 Imin（A） 为

Imax = 186. 77 Imin = 73. 90 （11-25）
平均电流 I0（A） 为

I0 = （ Imax + Imin） / 2≈130
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b） 平均转矩 Tav为

Tav =
2E0 I0
ωr
p

= 2·48·130

2·π·101

= 198. 72Nm （11-26）

图 11-11 由于电流斩波引起的转矩脉动

由式 （11-18） 可知， 瞬时转矩中包含

有跟电流表达式 （11- 14）、 式 （11- 16）
一样的脉动， 如图 11-11 所示。

需要注意的是， 在题目给定的速度下，
E0 << Vd， 由于斩波频率较低， 因此电流和

转矩的脉动较大。
增大斩波频率将降低这种脉动。 为了使电流误差带宽 （ Imax - Imin） 保持在合理

的限度内， 斩波频率应随转速变化 （低速时采用较高的频率， 中速时采用较低的频

率）。 尽管电动机的转速不会随着电流斩波引起的高频转矩脉动而脉动， 但电流斩波

会产生磁密脉动， 从而产生显著的附加铁耗和铜耗 （因为只有平均电流 I0 才是有

用的）。

11. 3. 4 实际性能

前面的分析都没有考虑换相的瞬态过程， 即忽略了电流的重叠。 实际上， 这种

电流重叠也会引起显著的转矩脉动， 其脉动频率为 6ω r， 这要比电流斩波引起的脉动

转矩频率低得多， 如图 11- 12 所示。 为了考虑其影响， 需要进行完整的仿真或

试验[3] 。
当某两相换相时， 另外一相正常导通的电流中会出现一些电流尖峰， 如图 11- 12

中的点 A和点 B所示。
在图 11-11 和图 11-12 的转矩脉动波形中， 并没有绘出零电流时由开槽及转子永磁

体引起的齿槽转矩。 在高性能的传动中， 需要采用特殊措施， 以将齿槽转矩降低到小

于额定转矩的 2% ～ 5% 。
在低速下可以进行电流斩波， 来逼近给定的电流。 在高速下， 不再需要电流斩波

来限制电流， 此时， 每半个周期只有一个电流脉冲。 随着速度的继续升高， 实际电流

将无法达到需要的电流， 即电流控制器出现了饱和现象， 如图 11-13 所示。

图 11-12 换相引起的转矩脉动
   

图 11-13 高速时的电流波形
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当超前角为零时 （αa = 0）， 由于电流的建立需要时间， 所以实际电流会出现延迟，
即当电动势与参考电流同相时， 实际电流会滞后于电动势， 从而引起转矩的进一步

降低。

11. 3. 5 扩展转矩—速度范围

对于 BLDC传动来讲， 扩展转矩—速度范围的一个办法是， 根据速度的高低， 来

选择换相超前的角度 αa， 使电流超前换相， 从而使电流在电动势出现以前快速地升上

去 （假定永磁体的极弧角 αPM < 150° ～ 160°）。
对于 120°导通方式来讲， 超前角 αa 的一个近似估算方法是， 把电流由 0 到 I 的变

化看成是线性上升的[4]， 即

（αa） 120° = ωr
LsI
Vdc
； ωr = 2pnπ （11-27）

式中， n 为转子每秒钟的转速， 单位为 r / s。
若将电流从 120°导通 （两相同时工作） 切换到 180°导通 （三相同时工作）， 则可

以在更高的转速下输出转矩。 在这种情况下， 电流的波形会发生变化， 当电流存在超

前时尤甚， 如图 11-14 所示。
在 180°导通的场合， 可以将电动势看成梯形波， 这是符合实际的。
为了计算高速下 180°导通的超前角， 可以假定电动势和电流为正弦变化[4]， 从而

得到：

（αa） 180° = tan
- 1 ωrLs

rs
 

 
 

 

 
 （11-28）

参考文献 [3， 4] 已经阐明， 从低速到基速之间， 120°导通方式较为有利， 而在

高速下， 则是带超前角的 180°导通方式较为有利， 如图 11-15 所示。

图 11-14 高速下存在超前角时

的 180°导通

  
图 11-15 不同超前角 αa 的

转矩—转速曲线
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为了充分利用 BLDC传动的转矩—转速能力， 需要在 120°导通和 180°导通方式之

间进行平滑的切换。

例 11-2 BLDC传动的数字仿真。
这里给出一个永磁 BLDC传动的仿真结果。 根据第10章式 （10-6）， 电动机的方程为

Ls·s

ia
ib
ic

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 
=
1 0 0
0 1 0
0 0 1
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（11-29）

其中两相导通时的相绕组等效电感 Ls 为

Ls = La +M （11-30）

式中， La、 M 分别为自感和互感。 引入直流母线的零点 （0） 作为电位参考点， 则

星形联结 （中点 n 不引出） 的三相绕组电压为

Va = Va0 - Vn0
Vb = Vb0 - Vn0
Vc = Vc0 - Vn0

 

 

 

  

  

（11-31）

式中， Va0、 Vb0、 Vc0是三相端口到零点的电压， 可以很容易地用直流母线电压和逆

变器的状态来表示； Vn0是中点 n 的电位：
Vn0 = [（Va0 + Vb0 + Vc0） - （ea + eb + ec）] / 3 （11-32）

在 MATLAB / Simulink环境中对这个传动系统进行了仿真。 电动机的模型集成在模

块 PM_SM中。
做不同仿真项目时， 电动机参数的更改相当简单。 只需点击相应的模块， 就会出

现一个对话框， 修改其缺省值即可改变模块的参数。
该传动系统的仿真文件包括 PI 速度控制器 （Ki = 20、 Ti = 0. 05s）、 参考电流计算

模块、 滞环控制器和电动机模块等。 我们的目的是要检验系统在起动、 负载扰动及速

度反转时的行为。 电动机在给定的速度下运行， 相电流作为转子位置的函数， 由滞后

控制器调节， 被限制在给定的滞环宽度内， 围绕着参考电流变化。
积分步长的缺省值为 50μs， 可以在 Simulink 的仿真 /参数 （Simulation / Parameters）

菜单命令中进行修改。
为了查看各个模块的结构， 可以使用 Options （选项） / Unmask （打开封装） 菜单命

令来打开它们的封装。 每个封装的模块都有一个简明的帮助窗口， 用于模块的描述，
可在 inputs （输入） / outputs （输出） / parameters （参数） 菜单命令中打开。

传动系统的仿真模块结构如图 11-16 所示， 电动机的模块框图如图 11-17 所示。
本仿真所用的传动系统及电动机的参数为： Vdc = 220V， 2p = 2， rs = 1Ω， Ls =

0. 02H， M = - 0. 006667H， J = 0. 005kgm2， K = 0. 763， 滞环宽度 hb = 0. 2。
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图 11-16 BLDC的矩形波电流驱动控制器

图 11-17 BLDC电动机模块框图

图 11-18 ～ 图 11- 21 给出了系统依次经过起动、 在 0. 2s 时加载 6Nm、 在 0. 4s
时卸载、 在 0. 5s 时速度反转、 在 0. 8s 时再次加载 6Nm 等过程的速度响应 （见
图 11-18）、 转矩响应 （见图 11-19）、 电流响应 （见图 11- 20）， 以及电势波形 （见
图 11-21）。
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图 11-18 速度瞬态响应
  

图 11-19 转矩响应

图 11-20 电流波形 （ ia）
  

图 11-21 感应电压波形 （ea）

为了方便参考， 下面的清单 1 给出了部分仿真程序的细节：
清单 1：
function[sys， x0] = bldc0（t，x，u，flag，K）
if flag == 3，
% Inputs： position， speedcontroller output / K （reference current amplitude）；
sq3 = 1. 732050808；
pos = u（1）；
ir = u（2）；
sq = 0. 866025；
per = fix（pos / 2 / pi）∗360；
% Sector selection from 0 degrees （0 - 60；60 - 120. . . ）；
if（sin（pos） < sq3 / 2）&（cos（pos） > 0. 5）&（sin（pos） > = 0）， iar = ir；ibr = - ir；icr =

0；fa = 1；fb = - 1；fc = （（per - pos∗180 / pi） / 30 + 1）；end；
if（sin（pos） > sq3 / 2）&（abs（cos（pos）） < 0. 5）， iar = ir；ibr = 0；icr = - ir；fa = 1；fb =

（（pos∗180 / pi - 60 - per） / 30 - 1）；fc = - 1；end；
if（sin（pos） < sq3 / 2）&（cos（pos） < - 0. 5）&（sin（pos） > = 0）， iar = 0；ibr = ir；icr =

- ir；fa = （（per + 120 - pos∗180 / pi） / 30 + 1）；fb = 1；fc = - 1；end；
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if（sin（pos） > - sq3 / 2）&（cos（pos） < - 0. 5）&（sin（pos） < 0）， iar = - ir；ibr = ir；icr =
0；fa = -1；fb =1；fc = （（pos∗180 / pi -180 - per） / 30 -1）；end；

if（sin（pos） < - sq3 / 2）&（abs（ cos（pos）） < = 0. 5）， iar = - ir；ibr = 0；icr = ir；fa =
- 1；fb = （（per + 240 - pos∗180 / pi） / 30 + 1）；fc = 1；end；
if（sin（pos） > - sq3 / 2）&（cos（pos） > 0. 5）&（sin（pos） < 0），iar = 0；ibr = - ir；icr =

ir；fa = （（pos∗180 / pi - 300 - per） / 30 - 1）；fb = - 1；fc = 1；end；
ean = K∗ fa；
ebn = K∗ fb；
ecn = K∗ fc；
sys = [iar ibr icr ean ebn ecn]；
elseif flag == 0，
  x0 = []；
  sys = [0 0 6 2 0 1]＇；
else sys = []；
end

11. 4 矢量 （正弦波） 控制

PMSM的矢量控制 （正弦波控制） 既适合于永磁体表面安装的转子， 又适合于永

磁体内嵌式的转子， 定子则要求为分布绕组 （q≥2）。
根据第 10 章， PMSM电磁转矩的表达式为

Te =
3
2 p[λPM iq + （Ld - Lq） id iq] （11-33）

空间矢量方程 （见第 10 章） 为

Vs = rs is +
d λs
dt + jωrλs （11-34）

Vs = Vd + jVq； is = id + jiq； λs = λd + jλq （11-35）
λd = λPM + Ld id； λq = Lq iq （11-36）

图 11-22 id 为负 （ id < 0） 时，

永磁同步电动机的空间相量图

通常有 Ld≤Lq， 因此只有当 id≤0 时， 式

（11-33） 中的第二个转矩分量 （反应式转矩）
才为正。 当 id≤0 时， id 的磁动势会削弱永磁磁

通， 如图 11- 22 所示。 为了避免永磁体完全去

磁， 永磁通应始终占优势。
采用矢量控制的 PMSM， 转子一般无阻尼绕

组， 因此也就没有转子电路， 其直接结果是：
与感应电动机不同， PMSM 的矢量控制无需电

流解耦网络。
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PMSM的矢量控制是在 d- q 坐标系中进行控制的， 然后再将 （控制运算所得的）
d- q 轴参考电流 （或电压） 通过矢量旋转 （反向 Park变换） 转换到定子坐标系， 然后

再用 PWM技术由逆变器来具体实现。

11. 4. 1 id- iq 的优化关系

由于没有了电流解耦网络， 并且速度 （或速度和位置） 控制器所需的控制指令变

量是参考转矩 T∗e ， 因此， 我们应该从转矩方程式 （11-33） 来选择 i∗d 和 i∗q 。 显然， 还

需要多一个方程才行。 这个额外的信息可以由优化约束提供， 例如： 最大转矩每单位

电流约束， 最大转矩每单位磁通约束， 或最大效率约束等。
由于传动系统在低速下电流是受限的， 在基速 ωb 以上则是磁通受限的， 因此， 我

们可以将这两条限制准则结合起来， 以获得高性能的传动。 利用式 （11- 34）， 并按以

下的步骤操作， 可使单位电流最大转矩约束准则得以实施：

i∗s = i∗2d + i
∗2
q （11-37）

T∗e =
3
2 p[λPM + （Ld - Lq） i

∗
d ] i∗2s - i

∗2
d （11-38）

求转矩对直轴参考电流的导数， 并令其等于 0， 则有：

2i2di + idi
λPM

Ld - Lq
- i2si = 0 （11-39）

若 Ld = Lq， 则从式 （11-33） 出发， 可得

（ idi） Ld = Lq = 0 （11-40）
另一方面， 对于最大转矩每单位磁通控制， 因：

λ∗s = （λPM + Ld id）
2 + （Lq iq）

2 （11-41）
类似前面的处理， 可得一个关于 idλ和 iqλ之间的新关系式：

2（Ld - Lq）（λPM + Ld idλ）
2 + LqλPM（λPM + Ld idλ） - （Ld - Lq）λ

∗2
s = 0 （11-42）

其中：

λ∗s ≈
V∗s
ωr

（11-43）

若 Ld = Lq， 从式 （11-33） 出发重新推算， 则由式 （11-41） 可得：

（ idλ） Ld = Lq = -
λPM
Ld

（11-44）

式 （11-44） 意味着完全抵消永磁通。 不过， 永磁体仍然不会被完全去磁， 因为

Ld id 中有一部分是漏磁通， 不会通过永磁体。 另外请注意， 恒定电流 is 意味着 id- iq 平
面上的一个圆， 恒定定子磁通 λs 则意味着一个椭圆。

现在， 我们将式 （11-38）、 式 （11- 39）、 式 （11- 41） 以及式 （11- 42） 表示在图

11-23 中。
由上可见， 对于任何一个参考转矩数值 T∗e ， 从以上两个优化准则中的任何一个出

发， 都可以得到一组唯一的 i∗d 和 i∗q 值 （但有一个前提， 就是不能超过电流 i∗s 的极限
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图 11-23 id - iq 轨迹

a） 给定电流 i∗s  b） 给定磁通 λ∗s

和磁通 λ∗s 的极限）。

图 11-24
a） id - iq 的优化关系 b） 转矩、 磁通极限与转速的关系

请注意， 从式 （11- 43） 可以看

出， 磁通的限制实际跟转速 ωr 有

关。 因此， 转矩 T∗e 实际上是受定子

电流和磁通 （转速） 限制的 （见图

11-24a）， 即

i∗d = fd i，λ（T
∗
e ） （11-45）

i∗q = fq i，λ（T
∗
e ） （11-46）

T∗e 的上限取决于速度， 如图 11- 24b
所示。

例 11-3  一台 PMSM， Vsn = 120 2 V， isn = 20A， ld = 0. 6pu. ， 空载电压 e0 =
0. 7pu. ， lq = 1. 2pu. ， nn = 15r / s， 极对数 p = 1， rs = 0。 以单位电流最大转矩准则进行

控制， 若新的额定电流为 10A， 求新基速 ωb 以及新的基速以下的转矩 Tei。
解答：
首先， 必须计算 ld、 lq、 e0 的实际值 Ld（H）、 Lq（H）、 E0（V）：

Ld = ld·
Vsn

isn·ωn
= 0. 6 × 120 22π15 × 20 ≈0. 0539 （11-47）

Lq = lq·
Vsn

isn·ωn
= 1. 2 × 120 22π15 × 20 ≈0. 1077 （11-48）

E0 = e0·Vsn = 0. 7 × 120 2 = 118. 44 （11-49）
永磁磁通 λPM（Wb） 为

λPM =
E0
ωb
= 118. 442π15 = 1. 257 （11-50）

利用式 （11-39） 和式 （11-50）， 得：

482 现代电气传动



2i2di + idi·
1. 257

0. 0539 - 0. 1077 - 10
2 = 0 （11-51）

idi = - 3. 645 （11-52）

iqi = 100 - 3. 6452 = 9. 312 （11-53）
相应的转矩 Tei（Nm） 为

Tei =
3
2 p[λPM + （Ld - Lq） id]·iq

= 32 × 1 × [1. 257 + （0. 0539 - 0. 1077） × （ - 3. 645）] × 9. 312 = 20. 3 （11-54）

现在， 求该转矩可以达到的最大速度：
λdi = λPM + Ld id = 1. 257 + 0. 0539 × （ - 3. 645） = 1. 06

λqi = Lq iq = 0. 1077 × 9. 312 = 1. 00 （11-55）

λsi = λ2di + λ
2
qi = 1. 062 + 1. 002 = 1. 457 （11-56）

因此， 在额定电压下 （逆变器的最大电压）， 新的基速 ωb（rad / s） 为

ωb =
Vsn
λsi
= 120 21. 457 = 116. 108 （11-57）

nb =
ωb
2πp =

116. 108
2π × 1 = 18. 454r / s≈1110r / min （11-58）

类似地， 可以用最大转矩每单位磁通准则， 来处理基速以上的情况。
注意： 想在新的基速以上继续输出 Tei数值的转矩是不可能的， 因为在新基速的时

候就已经没有任何额外的电压可供加速了。
以上介绍的只是永磁同步电动机调速传动中的一个小议题， 但也足以说明高性能

传动系统设计上的复杂性。

11. 4. 2 间接矢量电流控制

间接矢量电流控制实际上意味着： 先利用预先算好的 fd i，λ和 fq i，λ和电磁转矩 T e
之间的关系， 即式 （11-45） ～式 （11-46） ， 来产生 d- q 轴参考电流 i∗d 、 i∗q ； 然后

再利用 Park 变换和参考相电流控制器， 来产生逆变器所需的 PWM 驱动信号。 间

接矢量控制需要使用转子位置传感器来提供位置和速度反馈信号， 如图 11- 25
所示。

跟感应电动机的控制一样， 也可以用转子坐标系中的直流电流控制器来代替交流

电流控制器， 以改善性能， 尤其是改善高速时的性能。 从原理上讲， 虽然直接矢量控

制也有可能实现， 但却很不实用 （除非采用无传感器控制）。

11. 4. 3 间接电压和电流矢量控制

大家知道， 随着速度的升高， 电动势也会增大， 从而导致电流的动态过程变慢，
这种效应是矢量电流控制所无法应对的。 使用定子电压方程对电压进行解耦， 可以解
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图 11-25 PMSM的间接矢量电流控制

决以上问题：
V∗d = （ rs + sLd） i

∗
d - ωrLq i

∗
q （11-59）

V∗q = （ rs + sLq） i
∗
q + ωr（λPM + Ld i

∗
d ） （11-60）

式 （11-59） ～式 （11-60） 中的第一项可以用直流电流控制器来替换， 因此仅需对

运动电动势项进行前馈。 然后再进行开环 PWM 控制， 驱动 PWM 逆变器产生电动机端

口所需的相电压， 如图 11-26 所示。

图 11-26 采用 d- q 轴 （直流） 电流控制器的 PMSM间接电压和电流矢量控制

图 11-27 id = 0 控制、 单位电流最大转矩与

电压解耦控制二者的转矩—转速极限范围对比

显然， 开环 （电压） PWM 控制必须

注意电压的极限：
（V∗d ）

2 + （V∗q ）
2≤V2sn （11-61）

这个方法中， 在低速时主要是电流

控制器起主要作用， 在高速时， 则是电

压解耦器起主要作用。 参考文献 [5] 利

用这一方法， 并基于 fdi、 fqi （即单位电

流最大转矩准则）， 获得了如图 11- 27 所
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示的转矩—转速极限包络线结果， 可见， 相对 id = 0 控制， 这一方法的转矩—转速极限

范围得到了显著扩大。
注意： 也可以基于 d 轴控制器的饱和程度， 按给定的时间间隔对 iq 控制器进行去

饱和处理， 来解决间接电流矢量控制的电动势补偿问题[6]。 这样得到的结果跟图 11- 27
类似， 但所需的在线计算时间却少得多。

11. 4. 4 快速响应的 PMSM 传动： 永磁体面贴转子 PMSM 的预测控制

前面介绍的主要是永磁体内嵌式 PMSM （IPMSM） 的矢量控制。 由于 IPMSM的 Lq 相
当高， 因此， 至少其 iq 的响应要比感应电动机传动的慢很多。 永磁体面贴转子 PMSM则

不同， 其 Ld = Lq = Ls， 且数值很小， 因而可以获得快速的电流 （和转矩） 响应。
由于电流增量 Δis 可表示为

Δ is（ t）≈
Vs - E
Ls
Δt

Δ is = i
∗
s - is （11-62）

因此， 电流控制器的误差 Δ is和估算的电动势空间矢量E一起， 可以用来计算所需的定子

电压矢量 （可称作定子电压矢量的预测值）， 然后再利用开环 PWM技术来控制传动系统。
这种经典的方法[7]在采用位置传感器 （位置编码器） 的时候， 结果如图 11- 28 所

示， 其效果令人惊讶。

图 11-28 低速时的速度响应

a） 速度的阶跃响应 b） 超低速时， 线性变化的速度响应

它通过采用特殊措施， 将总转矩脉动降低到额定转矩的 1. 5%以下， 在超低速下实

现了速度随时间的线性变化， 如图 11-28b所示[7]。

例 11-4 数字仿真： 间接矢量交流电流控制。
针对例 11-3 中的 PMSM电动机， 利用图 11- 25 的间接矢量电流控制系统， 进行数

字仿真。
仿真在MATLAB/ Simulink下实现。 电动机的模型集成在 PM_SM模块中， 如图11-31所示。
当需要对仿真的传动系统作出更改时， 电动机参数的更改十分简单。 只需点击相

应的模块， 就会出现一个对话框， 修改其缺省值即可改变模块的参数。
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电流分量 （ i∗d 和 i∗q ） 的参考值由转矩—电流准则的表达式 （11- 39） 提供。 也可

图 11-29 参考值 i∗d 、 i∗q 生成模块

以修改速度调节器 （ PI 调节器） 的参数

（包括放大系数和积分时间常数）， 来分

析系统的行为。 仿真模型中有一个换相频

率模块， 用来控制换相频率， 以满足采样

准则。 积分步长可以在 Simulink 的菜单命

令 Simulation （仿真） / Parameters （参数）
中进行修改。

为了查看各个模块的结构， 可以使用菜

单 Options （选项） / Unmask （打开封装） 来

打开它们的封装。 模块 abc_to_alfabeta 和模

块 alfabeta_to_dq的功能是进行坐标变换。
该电气传动系统的模块结构图如图 11-29 ～图 11-31 所示。
本仿真所用的电动机参数为 Pn = 900W， Un = 220V， 2p = 4， n = 1700r / min； In =

3A， λPM = 0. 272Wb， rs = 4. 3Ω， Ld = 0. 027H， Lq = 0. 067H， J = 0. 00179kgm2。

图 11-30 交流电流控制器

图 11-31 PMSM系统模块图
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起动以及在 0. 4s 处施加 2Nm 负载转矩时， 相关的波形如图 11- 32 （速度响应）、
图 11-33 （转矩响应）、 图 11-34 （电流波形） 所示。

图 11-32 速度动态响应
  

图 11-33 转矩响应

单位电流最大转矩控制时， d- q 轴参考电流与转矩的关系如图 11-35 所示。

图 11-34 稳态时的电流波形 （ ia）
  

图 11-35 d- q 轴电流与转矩的关系曲线

例 11-5 数字仿真： PMSM的间接矢量直流电流控制。
仿真在 MATLAB / Simulink下实现， 仿真模型如图 11-36， 图中的 d- q 轴电流误差控

制着 2D开关表， 根据逆变器的需要， 产生恰当的电压矢量。 电动机的模型则集成在

图 11-37 中的 PM_SM模块里。

图 11-36 间接矢量直流电流控制器
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图 11-37 PMSM系统模块图

进行不同任务的仿真时， 电动机参数的修改相当简单。 只需点击相应的模块， 就

会出现一个对话框， 修改其缺省值即可改变模块的参数。
电流分量 （i∗d 和 i∗q ） 的参考值由转矩—电流准则的表达式 （11- 39） 提供。 这部分的

仿真功能由清单 2所列的MATLAB程序来实现， 参考电流与转矩的关系如图 11-38所示。
可以修改速度调节器 （PI调节器） 的参数 （包括放大系数和积分时间常数） 来分析

系统的行为。 仿真模型中有一个换向频率模块， 用来控制换向频率， 以满足采样准则。
积分步长可以在 Simulink的菜单命令 Simulation （仿真） / Parameters （参数） 中进行修改。

为了查看各个模块的结构， 可以使用菜单 Options （选项） / Unmask （打开封装） 来

打开它们的封装。 模块 abc_to_alfabeta和模块 alfabeta_to_dq的功能是进行坐标变换。
本仿真所用的电动机参数为： Pn = 900W， Un = 220V， 2p = 4， n = 1700r / min； In =

3A， λPM = 0. 272Wb， rs = 4. 3Ω， Ld = 0. 027H， Lq = 0. 067H， J = 0. 000179kgm2。
起动和在 0. 4s 时施加 2Nm 负载转矩时， 对应的曲线如图 11- 39 （速度响应）、

图 11-40 （转矩响应）、 图 11-41 （ id 波形） 和图 11-42 （ iq 波形） 所示。

图 11-38 采用单位电流最大转矩准则时，
电流 id、 iq 的参考值与转矩的关系

图 11-39 速度瞬态响应
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图 11-40 转矩响应 图 11-41 稳态时的电流波形 （ id）

图 11-42 稳态时的电流波形 （ iq）

清单 2：
% This program creates the table for id∗ = f（Te∗） and iq∗ = f（Te∗）.
% Variable definition
 clear；
 lPM = 0. 272；
 Ld = 0. 027；
 Lq = 0. 067；
 p1 = 4；
 Isn = 6；
k = 1；
for is = 0∶ 0. 1∶ Isn
  p = [2 lPM / （Ld - Lq） - is∗ is]；
  R = roots（p）；
  if （R（1） < R（2））， id = R（1）；
  else
   id = R（2）；
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  end
  iq1 = sqrt（ is∗ is - id∗ id）；
  iq2 = - iq1；
  Te1 = 1. 5∗p1∗（lPM + （Ld - Lq）∗ id）∗ iq1；
  Te2 = - Te1；
  Vid（k） = id；
  Viq1（k） = iq1；
  Viq2（k） = iq2；
  VTe1（k） = Te1；
  VTe2（k） = Te2；
  i = is；
  k = k + 1；
end
M1 = [VTe1；Vid]ˈ；
M21 = [VTe1；Viq1]ˈ；
M22 = [VTe2；Viq2]ˈ；
plot（Vid，VTe1，ˈ - ˈ，Viq1，VTe1，ˈ - gˈ）
xlabel（ ˈid，iqˈ）
ylabel（ ˈTeˈ）
title（ ˈVariation of Id & Iq with Teˈ）

11. 5 PMSM 的直接转矩和磁通控制

跟在感应电动机传动中介绍的一样， PMSM 的 DTFC 控制意味着： 直接去触发

PWM电压源逆变器的某个电压矢量 （或电压矢量的某个组合）， 施加到 PMSM 端口上，
从而实现直接的转矩和定子磁通的控制。

PMSM的 DTFC控制系统的一般配置如图 11-43 所示。
优化开关表 （TOS） 的生成原则是这样的： 定子磁链空间矢量的增量位于所施加

的电压空间矢量的方向上， 即

λs≈λs0 + V（ i）·T （11-63）
当需要增大转矩时， 应让磁链矢量沿着转子运动的方向前进。 而磁链的增大则意

味着V（ i） 到λs0的投影为正 （或二者首尾相连时的夹角大于 90°）。 因此， 必须基于起

始磁链矢量所在的 60°宽的扇区 （ θi）， 选择适当的电压矢量来满足以上的要求， 如

图 11-44 所示。
整个优化开关表 （TOS） 跟感应电动机的是一样的， 就是第 9 章的表 9- 2。 由于对

TOS的访问是以固定的频率进行的， 因此也就要求开关频率恒定。
在低速下， 由于选定的非零矢量的持续时间短， 零矢量持续的时间长， 因此， 让
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图 11-43 PMSM的 DTFC控制系统

图 11-44 当起始磁链位于第一扇区时，
电压矢量的选择

所有电压矢量都持续同样的 （恒定的） 时长

T = 1 / fc 并不是恰当的做法。
为此， 可以使用速度来决定非零矢量导通

的时长 Ton， 只要确定出时长落在 Tmin < Ton < T
的范围内即可 （其中 Tmin为允许的最小导通

时间）。 另外， 如果能够估算出定子磁链的

精确位置 θ̂s， 那么就可以预测出所需的电压

矢量V∗s ， 即

V∗s = rs i
∗
s + Δ λs / T （11-64）

这要求提供磁链空间矢量的增量 （不仅

仅是增量的幅值， 还包括方向）。 一旦算得

V∗s ， 就可以利用空间矢量调制技术， 来计算

相邻电压矢量 V（ i）、 V（ i + 1） 的作用时长 t1、 t2， 以及零矢量 V0 （和 V7 ） 的作用时

长 t0：
V∗s = V（ i）·t1 + V（ i + 1）·t2 + V0·t0 （11-65）

t0 + t1 + t2 = T （11-66）
这样一来， 就可以在固定的换相频率下， 获得平滑的转矩和磁链控制。 图 11- 43

中所需的磁链—转矩关系是直接从单位电流最大转矩以及单位磁通最大转矩准则推导

出来的。
此外， 为了保证电流和电压在可获得的极限范围内， 需利用速度来限制最大参考

磁通和转矩。
DTFC控制中的一个关键环节是如图 11- 45 所示的定子磁通和转矩观测器， 这是

DTFC控制简单而鲁棒所需付出的代价。
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11. 5. 1 定子磁通和转矩观测器

一般都假定定子电流 ia、 ib 及电压 Va、 Vb （或直流母线电压 Vd） 是测得的。 此外，
在所有高性能的传动中， 还需要一个编码器来提供转子位置 θr 和速度反馈[8]。 在感应

电动机传动中曾经考虑过的那些观测器也可以用在这里， 其中的电压—电流模型、 全

阶观测器、 Kalman滤波器以及模型参考自适应系统等闭环配置的观测器在我们这里比

较实用。
下面对电压—电流闭环观测器做稍微详细的介绍。
定子坐标系中的电压模型为

d λssv
dt = Vs - rs is （11-67）

转子坐标系中的电流模型为

λdq = λ
r
si = Ld id + λPM + jLq iq； idq = i

r
s = id + jiq （11-68）

转子坐标系中的电流irs为
irs = i

s
se
- jθer （11-69）

将定子磁链λrsi转换回定子坐标系中， 得：
λssi = λ

r
sie
jθer （11-70）

由上可知， 在低频下， 定子电阻的误差及积分漂移显然会降低电压模型的性能。
而电流模型则会受位置误差以及磁饱和引起的参数失调的影响， 不过它的优点是可以

从零速 （零频率） 开始工作。
基于以上原因， 我们可以设计一个带 PI补偿器的组合模型， 在低速下由电流模型

起主导作用， 在高速下则由电压模型取代电流模型的工作， 如图 11-45 所示。

图 11-45 基于定子电压和电流的定子磁通观测器

PI补偿器在组合模型中起着切换的作用。 切换的频带由 K i 和 ti 来确定， K i 和 ti

的恰当选择则基于所选的观测器负实数极点 ω1 和 ω2
[9]：

K i = - （ω1 + ω2）； ti =
K i

ω1ω2
（11-71）
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ω1 和 ω2 的典型数值为： ω1 = - （3 ～ 10）rad / s，ω2 = - （3 ～ 10） ω1 。
参考文献 [9] 给出了 PMSM 的 DTFC传动系统在低速下的速度响应和转矩响应

的曲线， 如图 11-46 所示。 该文献采用上述基于定子电压和电流模型的磁通和转矩

观测器来估算磁通和转矩， 采用滑模速度控制器来控制速度， 有关参数为 Ld =4. 1mH，
Lq = 8. 2mH， λPM = 0. 2Wb， rs = 0. 6Ω， J = 0. 005kgm2， 极对数 p = 4， fc = 10kHz， Vd =
200V， Temax = 12Nm； 磁通和转矩滞环的环宽分别为 0. 5%和 1% 。

图 11-46 PMSM采用 DTFC控制时， 低速下的速度、 转矩动态响应

由图 11-46 可见， 转矩的控制十分快速， 其数值是根据图 11-45 中的公式， 很简单

地由磁通和电流算出来的； 速度则没有超调， 这一点应归功于速度滑模控制器的使用。
由于 PMSM的 DTFC控制不仅提供了良好的低速和高速运行性能， 而且比矢量电

压和电流控制更为简单和鲁棒， 因此是后者的强劲竞争对手。

11. 6 PMSM 的无传感器控制

对于调速范围需求小于 100∶ 1 的调速传动场合， 实现 PMSM 的无传感器控制是一

个很现实的需求。 这可以降低硬件成本， 提高机械可靠性。 而对于高性能的传动———
调速范围大于 100∶ 1 的场合以及精确位置控制的场合， 则仍然需要运动传感器来进行

反馈。 然而， 不幸的是， 即使是在仅需速度控制的场合， 对 PMSM 进行矢量控制也离

不开转子的位置信息。
与感应电动机的无传感器控制一样， PMSM 的无传感器控制也可以是开环的或闭环

的。 开环 （V / f） 控制会遇到稳定性的问题， 适合于最大只需要 10∶ 1 的调速范围但却要

求良好精度的低动态性的应用场合。 这样的传动要求转子带阻尼笼， 以提高稳定性。
对于 PMSM的开环 （V / f） 控制， 即使象图 11- 2 那样， 增加前馈转矩补偿， 也仅

能轻微地改善动态响应。 相反， 闭环无传感器的 PMSM 或 BLDC 传动则只需要转子速

度和位置观测器， 却有可能提供高达 100∶ 1 的速度控制范围和快速的动态响应。 因此，
以下介绍闭环的无传感器控制。

无传感器的 BLDC传动 （采用永磁体面贴转子， 具有梯形波的电动势， 采用矩形

波电流控制） 需要特殊的接近 （位置） 估算算法。 这类估算算法包括开路相电动势过

零点检测法、 反电势积分法、 三次谐波法、 PWM 逆变器中的二极管导通时间法等。 在

参考文献 [10] 的第 2 节中， 汇总了大量关于 BLDC 无传感器控制的文献清单。 无传

感器的 BLDC传动一般只有 10∶ 1 的速度控制范围， 其主要原因在于低速下利用估算的
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位置再来估算速度是很不精确的。 另一方面， 无传感器的 PMSM 矢量控制则需要使用

电压和电流模型或全阶观测器、 Kalman 滤波器或模型参考自适应系统 （MRAS） 等方

法来进行位置和速度的估算。
PMSM的 DTFC控制则比较特别， 它本身就需要磁链和转矩观测器， 因此， 在进行

无传感器控制时， 只需增加速度的估算就可以了。 需要注意的是， DTFC在进行速度控

制时， 无需明确的转子位置， 但矢量控制却需要明确的转子位置来进行矢量的旋转变

换。 不过， DTFC还是需要隐含的转子位置来进行速度估算的。
对照图 11-47， 可以为 DTFC设计以下的速度估算方法：

ω̂r =
d θ̂λs
dt -

d δ̂
dt （11-72）

图 11-47 PMSM进行 DTFC控制时的转速估算器

由于 d- q 轴磁通角 δ 只在第一象限和第四象限变化 （为防止失磁， λd≥0）， 因此 δ
角的估算很简单。 （估算转子速度 ω̂r所需用到的） δ 角导数的计算则以 sinδ 和 cosδ 的导

数性质为基础， 以离散的形式来进行计算 （按采样周期 T 进行离散， 请参考后面的式

（11-92））， 具体如图 11-47 中的模块 A、 B所示。
注意： 这个速度估算方法没有用到转动惯量， 因而就没有用到运动方程。 运动方

程可用于负载转矩扰动的辨识或用于对由电路方程估算出的速度进行某种形式的校正。

11. 6. 1 转子初始位置的检测

大多数的位置和速度观测器没有检测初始转子位置的能力。 为了安全、 稳定地起

动， 需要一种无需把转子移动到某个已知位置的特殊起动方法或初始转子位置辨识方
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法。 初始转子位置的辨识可以由传动系统自身来进行， 其做法是依次发送时长为几个

微秒的短暂电压矢量信号 V1、 V3、 V5， 直到相电流达到某个极限。 对于采用永磁体内

嵌式转子的 PMSM， 从这三种情况下电流上升所需的时间， 根据电感的正弦波位置依

赖关系， 可以获得相当精确的初始转子位置； 另一方面， 对于永磁体面贴式转子的

PMSM， 则还需要分别施加电压矢量 V2、 V4、 V6 对应的三种情况的磁动势， 以便根据

永磁体 （在正向磁动势时） 轻微的磁饱和及 （在反向磁动势时） 轻微的欠饱和， 来找

出转子到底是位于哪一个 60°宽度的扇区[11]。
另外一种方法是， 在施加一个非零电压矢量并断开之后， 比较各个续流二极管两

端电压 （或其中流过的电流） 的衰减， 从而找出转子位置所在的 60°宽的扇区。
DTFC无传感器控制系统无论转子的初始位置如何， 在施加某个电压矢量后， 转子会

经历短暂的强烈振荡， 直到磁通第一次超过磁通参考值为止， 然后通常都能自起动起来。
对于要求能从任何位置无振荡地起动起来的电气传动， 以及需要极低速度的高性

能电气传动 （速度低于 10r / min， 速度误差低， 转矩响应快）， 人们引入了信号注入方

法， 来进行转子位置的估算 （包括初始位置的估算）。
这类方法是以跟踪电动机的自然凸极性或磁饱和产生的凸极性为基础的。
在高级解决方案中， 需要使用带永磁体极性在线辨识的特殊凸极性跟踪观测器。
为此， 采用高于驱动系统额定频率的某个频率， 来进行旋转载波信号注入或交流载

波信号注入， 同时要检测这些信号的电流响应， 查找其中对应于转子位置信息的分量[21]。
当用这种方法来估算初始转子位置时， 很容易达到几度的机械角精度。
当转速高于某个低速时， 必须移除注入电压信号， 而需要另一种不同的、 基于基

波电压的转子位置估算技术。 从一种位置观测器切换到另一种位置观测器时必须平滑

而无振荡[22，23，24]。
处理这个问题的另一种方法是， 施加特殊的 PWM 电压序列， 分析其电流瞬态响

应， 从而发现初始转子位置和低速下的转子位置。
具有 100∶ 1的速度控制范围、 速度精度为 1%额定速度、 转矩响应快速 （毫秒级） 的

无传感器 PMSM传动技术已经基本成熟， 在不远的将来， 在这方面将有望取得更大的进展。

11. 7 磁阻同步电动机传动

磁阻同步电动机 （RSM） 的特点是转子无电流， 并采用图 11- 48a、 b 所示的有多重

磁通路障的普通叠片结构或各向异性轴向叠片 （ALA） 结构的转子， 具有很高的 Ld / Lq 比
值， 其转矩密度 （Nm/ kg）、 功率因数以及效率跟感应电动机差不多， 甚至略有超过。 当

Ld / Lq >8时， RSM完全可以同感应电动机相媲美。 由于转子上没用电流， 尤其是在由

编码器来提供转子位置反馈时， RSM传动的控制要比感应电动机传动简单很多。
由于理想情况下的转子铁耗为零 （实际上存在一些谐波磁通损耗）， 因此 RSM 可

以安全地工作在低速大转矩下， 只需给定子做恰当的冷却即可； 但另一方面， 由于其

转子较易破碎， 这限制了其转子的圆周速度， 大约在 50 ～ 60m / s 以下。 因此， RSM 可
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图 11-48 RSM电动机的转子

a） 多重磁通路障 b） ALA c） 传统结构

应用的容量范围大约在 100W ～ 1MW。
对于图 11-48c所示传统叠片的磁路各向异性转子， 其 Ld / Lq < 3， 它固然可以在较

高的圆周速度下运行， 但功率因数较低 （大约 0. 45 ～ 0. 50）， 输出的功率也较小。

11. 7. 1 RSM 的矢量控制原理

RSM可以看成一个输出定子磁链λs和转矩 Te 的非线性系统。 根据第 10 章的式

（10-116）、 式 （10-117）， 有：
λs = Ld id + j（Lq iq - λPMq）

Te =
3
2 p[λPMq + （Ld - Lq） iq]·id （11-73）

式中考虑了在 q 轴 （电感较小的轴） 上添加永磁体的情况。
需要注意的是， 所添加的永磁通方向与 Lq iq 的方向相反， 且大于 Lq iq， 即

λPMq≥Lq iq。
另外， 在有永磁体时， 若希望磁阻转矩为正， 则 iq 不可以改变符号。 转矩由正变

负是通过改变 id 的符号来实现的。 相反， 若 λPMq = 0， 则改变转矩的符号通常通过改变

iq 的极性来实现。 由于 Ld > Lq， id 的瞬态过程要比 iq 慢， 因此， 通过对 iq 进行控制可

以获得较快的转矩响应。
由于转子上没有电流， 也就不需要电流解耦网络。 但找出 id、 iq 与转矩的关系是至

关重要的。 这要基于性能优化准则来实现， 已在本章稍前有关 PMSM的内容中作了解释。
实用的优化准则包括在低速下进行单位电流最大转矩控制， 在高速下进行单位磁

通最大转矩控制， 以及最大功率因数或最大效率控制。
对于纯 RSM （λPMq = 0）， 下面分别介绍三种基本的准则。
对于单位电流最大转矩准则， 根据式 （11-73）， 可得：

idi = iqi = is / 2

Tei =
3
2 p（Ld - Lq）·i2di （11-74）

为了避免过大的磁饱和， 一般取 idi < 0. 5 × In × 2 （ In———额定相电流有效值）， 因
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此， 采用这个准则有望获得大约一半的额定转矩。
最大功率因数准则 （ rs = 0） 是以下面的定义为基础的：

tanφ1 =
Ld i

2
d / 2 + Lq i

2
q / 2

（Ld - Lq）·id iq
（11-75）

令 dtanφ1 / d（ id / iq） = 0， 可得：

id
iq

 

 
 

 

 
 

φ1min

=
Lq
Ld

（11-76）

对于同样的 d 轴电流 id = idi， 有：

Teφ1 =
3
2 p·（Ld - Lq）·i2di·

Ld
Lq

（11-77）

（cosφ1） max =
1 - Lq / Ld
1 + Lq / Ld

（11-78）

对于单位磁通最大转矩准则， 有：
idλ
iqλ
=
Lq
Ld
； λdλ = λqλ = λs / 2 （11-79）

对于同样的 d 轴电流 idλ = idi， 有：

Teλ =
3
2 p·（Ld - Lq）·i2di·

Ld
Lq

（11-80）

或

Teλ =
3
2 p·（Ld - Lq）·

λ2s
2LdLq

（11-81）

可见， 对于相同的 d 轴电流， 在各种控制准则中， 单位磁通最大转矩准则可以获得

最高的转矩， 但其功率因数也最低 （稍低于 0. 707）。 能够输出最大转矩的基速 ωb 定义为

ωb =
Vsn

Ld idi· 2
（11-82）

参考文献 [12] 对 RSM的稳态和瞬态转矩能力进行了更为详尽的分析， 可供感兴

趣的读者参考。
本质上讲， 对于既不需要恒功率 （弱磁） 运行区间， 又不需要快速响应的伺服驱

动， 稳态下的控制可以采用最大功率因数准则； 而在需要快速瞬态响应的场合， 则比

较适合采用单位磁通最大转矩控制。 显然， 为了获得快速的速度瞬态响应， PWM 逆变

器必须配备相当高的额定电流。
图 11-49 所示为上述三种主要控制策略的 id- iq 电流轨迹以及 λd-λq 磁通轨迹。
实践证明， 在最大功率因数控制中， 磁饱和的影响 （主要是 Ld 的） 比较小[13]。
相反， 在单位磁通最大转矩控制中， 磁饱和对性能的响应则十分显著。 因此， 在

小转矩和基速以下， 可以控制系统使之跟踪 d- q 电流的轨迹 0AmBm， 而在基速以上进

行恒功率控制时， 则可以控制系统使之跟踪电流轨迹 0BmCm。 当然， 对于给定的转矩

（及速度）， 所需电流的角度 γ：
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图 11-49 电流和磁通随着速度增加的轨迹

γ = tan - 1
id
iq

（11-83）

必须可以达到才行。 从 d- q 轴的磁链来看 （见图 11-49b）， 也存在类似的磁链角约束条件。
一般来讲， 为了获得宽的恒功率范围 （ωmax / ωb > 2）， 应该在 RSM的 q 轴上添加永

磁体[14]。
当 RSM低速运行时， 比较适合于采用矢量电流控制， 而在基速以上运行时， 则采

用矢量电压控制较为合适。 为了获得宽调速范围， 比较实用的做法是将两种不同的控

制策略组合起来。 因此， 有人提出了将矢量电流控制[15，16]与 d- q 轴定向的或定子磁链

定向的电压解耦控制结合起来的方法[17]。 这类组合方法跟 PMSM 控制中介绍的对应方

法是十分相似的。 接下来， 我们将详细介绍 RSM 的一种矢量控制， 即 d- q 轴电流矢量

控制， 其中， id 在基速 ωb 以下保持为常数， 在 ωb 以上则随速度调节[18]。 另外， 我们

也将介绍一下 RSM的直接转矩和磁通控制 （DTFC） [19]。

11. 7. 2 RSM 的间接矢量电流控制

间接矢量电流控制方法如图 11-50 所示， 这与 PMSM的类似。
它既可以进行速度控制， 也可以进行位置控制。 在基速 ωb 以下， 其参考磁化电流

i∗d 维持为常数， 在 ωb 以上， 则随速度成反比变化。
下面对 RSM 的滑模 （ SM） 速度控制器的仿真和测试结果做一个详细的介绍。

SM速度控制器的输出为参考转矩电流 i∗q ， 其最简单的控制律为

i∗q =
+ iqk （ sω > ωh，或 sω < ωh且 s·ω < 0）

- iqk  （ sω≤ - ωh，或 sω < ωh且 s·ω > 0）
{ （11-84）

式中， ωh 是控制器的滞环宽度； sω 是滑模函数， 且：

sω = Kpω（ω
∗
r - ωr） - Kdω·

dωr
dt （11-85）
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图 11-50 RSM的间接矢量电流控制

这个滑模函数应能在状态空间平面上触及到直线 sω = 0， 并且 Kpω和 Kdω应为已知的

值。 为了确定 Kpω和 Kdω， 我们假定 iq 随时间线性变化， 这样一来， 只需 sω 改变一次符

号， 目标速度 ω∗r 就必能被达到， 如图 11-51 所示。

图 11-51 id 恒定， iq （即 Te）

线性变化时， 理想的瞬态响应

先确定比值 Kω = Kdω / Kpω。
对于式 （11-85）， 假定在 t = t0 处， sω = 0 且为空

载， 则：

ω∗r - ωr（ t0） = Kω
dωr
dt = Kω

p
J Te（ t0） （11-86）

式中， Te 为电磁转矩； J 为转动惯量； p 为极

对数。
如果 iq 线性变化， 则转矩 Te 也是线性变化的

（因为id = 常数）， 因此， 在 t0 到 t0 + t1 之间 （见图

11-51） 有：
dωr
dt =

p
J Te（ t0）· 1 -

t - t0
t1

[ ] （11-87）

对式 （11-87） 积分到 t = t0 + t1， 可得：

ω∗r - ωr（ t0） =
p
2Jt1Te（ t0） （11-88）

与式 （11-86） 比较， 得：
Kω = t1 / 2 （11-89）

一个很好的近似是 t1 = Lq / 2rs。 此时， 有：
Kω = Lq / 4rs （11-90）

从限制稳态误差的角度， 可以得到第二个关系， 用以计算具体的 Kpω和 Kdω， 从而

彻底完成 SM控制器的设计。
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对于制动期间的线性减速， 可以采用类似的方法来设计一个 SM位置控制器， 其中

对应的常数是 Kpθ和 Kdθ
[18]。

有一台 RSM， 2p = 6， V0 = 80V， 开关频率 fc = 5kHz， J = 0. 0157kgm2， rs = 0. 8Ω，
Lq = 24mH， 当 i∗d = 3A时， Ld = 88mH。 当 i∗dm = 3A、 i∗qm = 5A 时， 设计速度控制器的参

数为 ωh = 5rad / s， Kpω = 5， Kω = Lq / 4 / rs = 7. 5 × 10
- 3 s， 取 Kdω = 0. 01s < Kpω∗Kω = 3. 75

× 10 - 2s。 当 Jmax = 5J时， 设计位置控制器的参数为 θh = 3π / 50rad， Kpθ = 5， Kdθ = 0. 75。
在图 11-52 和图 11-53 中， 同时给出了数字仿真和测试的结果， 以便对比。

图 11-52 稳态的相电流

a） 数字仿真结果 b） 测试结果

图 11-53 阶跃速度影响

a） 数字仿真结果 b） 测试结果

注意， 在 500r / min以上， 加速度随着速度的增加而降低， 这是因为， id 的控制是

阶梯状的， 随速度的增大而降低， 如图 11-53a所示。

图 11-54 （计算的） 位置响应

a） 额定转动惯量 J时 b） 转动惯量为 5J时

由于位置 SM 控制器是针对

5J设计的， 因此可以看到 J 和 5J
两种情况下的动态响应没有显著

的差别， 如图 11- 54 所示。 这种

高鲁棒性、 无超调、 快速响应的

特征是 SM控制器固有的优点。
注意： 这里之所以没有给出

完整的仿真程序， 是因为这种情

况的 RSM可以看成是以前给出的
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PMSM程序的特例。

11. 7. 3 RSM 的直接转矩和磁通控制

RSM的 DTFC控制跟 PMSM的类似， 其基本结构如图 11-55 所示。

图 11-55 RSM的直接转矩和磁通控制： 1. 有运动传感器； 2. 无传感器

在 DTFC控制中， 磁通和转矩观测器很关键。 对于无传感器控制， 还需要一个速

度观测器 （或估算程序）， 如图 11- 55 所示。 在 11. 5 节中建立的 PMSM 控制的优化开

关表和原理， 这里仍然适用。 只是磁通和转矩观测器有点特别， 就好像是 d 轴上丢掉

了永磁通 （见图 11-45）， 最后却还要在 q 轴上减掉 （如果 q 轴上安装有永磁体的话）。
此外还有 Ld > Lq。

图 11-56、 图 11-57 所示为一个 DTFC控制系统的数字仿真结果[19]。 RSM的参数为

1. 5kW、 2 极， Ld = 140. 77mH， Lq = 7. 366mH， rs = 0. 955Ω， J = 2. 5 × 10 - 3 kgm2， 开关

频率 fc = 15kHz。 速度 SM控制器函数 sω 为

sω = （ω
∗
r - ωr） - ts

dωr
dt （11-91）

其中的时间常数 ts = 1. 2ms。

图 11-56 在 t1 = 60ms处施加阶跃负载

3Nm时的速度阶跃响应

  
图 11-57 低速阶跃响应

由图 11-56 和图 11-57 可见， 无论是在低速下还是在高速下， 系统的速度都具有无

超调的快速响应。
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11. 7. 4 RSM 的无传感器控制

尽管在对负载转矩角作适当的补偿之后， 可以实现 RSM 无传感器 （V / f 或标量控

制） 开环控制， 如图 11-2 所示， 但无传感器闭环矢量控制更受欢迎， 因为其具有特别

好的动态性能和很宽的调速范围 （可高达 100∶ 1）。
要对 RSM 进行无传感器的矢量控制， 就必须同时估算或观测转子的位置 θr 和速度

ωr 。 为此， 人们提出了各种方法， 文献 [10] 第 3 节汇总了多篇相关的文献。
这些方法主要基于混合的电压和电流观测器、 电流斜率、 电感测量、 三次谐波磁

通、 以及相电流过零检测法的扩展等。
这里仅介绍磁通和转矩观测器的电压和电流模型， 对应于图 11-45 中 λPM = 0、

Ld > Lq 的情况。 此外， 还必须在图 11-45 中加入图 11-47 所示的转子速度估算器和一

个位置反馈， 如图 11-58 所示。

图 11-58 用于宽调速范围 RSM 的位置、 速度、 磁通和转矩观测器

在图 11-58 中， 牵涉很广的 θ̂er 观测器是 DTFC 控制中确定转子位置所必需的。 此

处， 这个转子位置仅用在磁通观测器的电流模型部分， 用于转子速度 ω̂r的计算， 并最

终用于磁通以及转矩的计算。 在图 11-58 中， 有：
dδ
dt≈（cosδ（k - 1）sinδ（k） - sinδ（k - 1）cosδ（k）） / T （11-92）

如果 Ld >> Lq， 那么整个观测器对电动机参数的依赖性是相当轻微的。 不过， 为了

对参数变动有较高的免疫力， 仍然可以加入校正措施， 来应对定子电阻受温度的影响

以及 Ld 和 Lq 受定子电流 id 和 iq 的影响。
以上的观测器可以用于大多数的矢量控制方案。
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11. 7. 5 RSM 的 DTFC- SVM 无传感器控制———基本实现方法

DTFC- SVM 表示采用直接转矩和磁通控制 （DTFC） 方法来控制 RSM， 并采用空间

矢量调制 （SVM） 的 PWM 变频器来给 RSM 供电。 PMSM 也可采用类似的控制方法。
图 11-59 为基本的无传感器 RSM 传动系统的方框图[25] ， 它包括以下几个部分：
① RSM 及电压源逆变器 （型号为 VLT 3008- Danfoss）， 并具备电流和直流母线电

压测量功能 （这是磁通、 转矩和速度观测器所需要的， 当然这些观测器还要求已知逆

变器的开关状态）；
② 定子磁通和转矩观测器；
③ 基于 Kalman 滤波器的速度观测器；
④ PI 速度控制器；
⑤ 直接转矩控制开关表 （DTC SW TABLE） 及空间矢量调制 （ SVM） 开关与电压

的选择表；
⑥ 定子磁通和转矩误差的滞环控制器和 PI 控制器 （两种控制器分别在不同情况下

起作用）；
⑦ 参考速度、 参考定子磁通作为输入。

图 11-59 无传感器 RSM 传动

在 d- q 轴坐标系中， RSM 模型为

Vd = Rs id +
dλd

dt - ωrλq

Vq = Rs iq +
dλq

dt + ωrλd

 

 

 

 
 

 
 

（11-93）

Te = 3
2 p（Ld - Lq） id iq （11-94）

式中， ωr 为转子的空间电角速度 （rad / s）， λd 为 d 轴定子磁通 （Ld id）， λq 为 q 轴

定子磁通 （Lq iq）， id、 iq 分别为 d、 q 轴定子电流， p 为极对数， 且有：
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λd = Lsσ id + Lmd id

Vq = Lsσ iq + Lmq iq
{ （11-95）

式中， Lsσ、 Lmd、 Lmq分别为漏电感以及 d- q 轴的磁化电感。
为了获得良好的估算结果， 必须精确地测量电流和电压。 在我们这里， 可供测量

的变量是直流母线电压和某两相的电流 （绕组星形联结）。 相电压可根据直流母线电压

的测量值以及逆变器的开关状态计算而得。
A） 估算器

（1） 磁通估算器

磁通估算器是以 RSM 定子磁通的混合电压—电流模型为基础的。 图 11-60 为该估

算器的模块原理图。

图 11-60 定子磁通估算器

在高速下使用电压模型， 在低速区域则使用电流模型。 两个模型之间的平滑切换

是在中等速度下进行的， 靠一个 PI 调节器根据电流误差来切换。 电流模型还需用到基

于定子磁通位置的转子位置角 θe。
这种磁通估算器的描述方程为

λ̂s
s = ∫（Vs - rs·i s + Ucomp）dt （11-96）

Ucomp = （Kp + K i / s）（ î s
s - i s） （11-97）

系数 KP和 K i的确定原则是： 在零频率时， 应由电流模型单独起作用， 在高频下，
则由电压模型占主导地位。 可选：

Kp = ω1 + ω2 ， K i = ω1 ·ω2 （11-98）
为了能在两个模型间实现平滑的切换， 取 ω1 = 2 ～ 3rad / s、 ω2 = 20 ～ 30rad / s 是比较

实用的。 在我们的实验中， 选 Kp = 50、 K i = 30。
（2） 转矩估算器

转矩的估算要利用在定子坐标系中已经估算出的定子磁通和测得的定子电流：

T̂e = 3
2 p（λsα isβ - λsβ isα） （11-99）

（3） 速度估算器

速度估算器以 Kalman 滤波器为基础， 以转子位置为输入。 这样可以避免计算位置

的导数。
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相应的方程为

εk = sinθe·cosθk - sinθk·cosθe

θk = θk + Te·ω̂r + K1 ·εk

若 θk > π⇒θk = - π
若 θk < - π⇒θk = π

ωr
^ = ωr

^ + wk + K2 ·εk

wk = wk - 1 + K3 ·εk

 

 

 

 
 
 
  

 
 
 
 

（11-100）

式中， K1 、 K2 、 K3 是 Kalman 滤波器参数； ω̂r是估算的转子速度； θe 是估算的转子

位置， 它已经根据定子磁链的位置算出。
B） DTFC 和 SVM
数字 PI 速度控制器为

T∗
e = （Kps + 1 / s / Tis）·εω （11-101）

式中， εω = ω∗
r - ω̂r 。 速度控制器的输出是参考转矩。 根据速度误差的不同， 将 PI

参数分作三段： Kps = 10、 3、 1， Tis = 0. 01、 0. 1、 0. 5， 分别对应于 abs （ εω ） ≥ 1、
abs（εω） < 1、 abs（εω）≤0. 5 等三种情况。 PI 控制器的输出限幅为 ± 15Nm。

现在， 我们已经拥有定子磁通及转矩的参考值、 估算值， 令它们的参考值与估算

值之间的差值分别为 ελs、 εTe：

ελs
= λ∗

s - λ̂s （11-102）

εTe
= T∗

e - T̂e （11-103）
用一个双位的滞环比较器来比较磁通误差的大小， 用一个三位的滞环比较器来比

较转矩误差的大小。 由这两个比较器产生出转矩和磁通变化的命令规则 λs 和 Te：
λs = + 1    （ελs

> 0）

λs = - 1    （ελs
< 0）

Te = + 1   （εTe
> hm）

Te = 0    （ εTe
< hm）

Te = - 1    （εTe
< - hm）

 

 

 

 
 
  

 
 
  

（11-104）

式中， 滞环宽度 hm 是相对额定转矩的数值， 约为几个百分点。
磁通和转矩命令的离散值 + 1 表示要增大磁通 （或转矩）， - 1 表示要降低磁通

（或转矩）， 0 则意味着给逆变器施加 0 电压矢量。
为了正确地判断出逆变器所需的电压矢量， 还需要知道定子磁链矢量到底属于

（从定子 a 相轴线开始计算的） 6 个 60°宽的扇区中哪一个扇区。
在 DTFC 控制的每个开关周期中， 仅在电动机上施加一个电压矢量， 并计算出一

个新的电压矢量， 用于下一个开关周期。
此处介绍的实现方法采用组合的 DTFC- SVM 控制策略， 目的是为了改善传动系统
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的稳态运行性能， 即降低 DTFC 控制引起的转矩和电流纹波。
DTFC- SVM 控制的原理是这样的： 由 DTFC 控制方法从开关表 （ SW TABLE） 中选

出的每一个电压矢量， 在施加到逆变器上之前， 都要先经过 SVM 单元的调制。
SVM 调制方法的原理为： 在一个开关周期中， 在两个相邻的非零矢量和零矢量之

间进行切换， 以等效所需的电压矢量， 如图 11-61 所示。 任何一个电压矢量 V （设其长

度为 V， 相角为 α）， 都可以由其相邻的两个非零矢量 Va（Va， αa） 和 Vb（Vb， αb ） 以及

（在必要的时候） 一个零矢量 V0 或 V7 来合成。 每个非零矢量的占空比 Da 和 Db 可由以

下的复数方程求解而算得：
V（cosα + jsinα） = DaVa（cosαa + jsinαa） + DbVb（cosαb + jsinαb） （11-105）

Da = M indexsin（αb - α） （11-106）

Db = M indexsin（α - αa） = 3
2 M indexcos（αb - α） - 1

2 Da （11-107）

其中调制度 M index为

M index = 3V
Vdc

（11-108）

由于 Va 和 Vb 是相邻的电压矢量， 因此 αb = αa + π / 3。
零矢量的占空比等于开关周期内剩余时间的比值：

D0 = 1 - Da - Db （11-109）
在一个开关周期中， 各矢量的顺序及时长为

V0

1 / 4D0

Va

1 / 2Da

Vb

1 / 2Db

V7

1 / 2D0

Vb

1 / 2Db

Va

1 / 2Da

V0

1 / 4D0

（11-110）

这个顺序保证了在一个 SVM 开关周期内， 逆变器中的每个晶体管仅开关各一次

图 11-61 SVM 的开关模式实例

（且必开关各一次）。 这样一来， 就可以实现逆变

器开关频率的严格控制。
根据式 （11-110） 和图 11-61， 每个桥臂的占

空比也可以很容易地计算出来。
在 SVM 控制中， 电压矢量的参考值由磁通误

差和转矩误差后面的两个 PI 控制器的输出 u∗
d 和

u∗
q 来确定：

V∗ = V∗ （cosα + jsinα） （11-111）

V∗ = u∗2
d + u∗2

q （11-112）

α = arctg
u∗

q

u∗
d

（11-113）

如果转矩和 / 或磁通的误差大， 那么直接采用 DTC 控制策略， 在一个开关周期内只

施加单个电压矢量。 而当转矩和 / 或磁通误差小的时候， 则根据上面提及的两个 PI 控

制器的结果， 来激活 SVM 策略。
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DTFC 控制策略适合于瞬态过程的控制， 因为其响应快速； 而 SVM 控制则适合于

稳态和小动态的过程， 因为其转矩纹波小。 SVM 时开关频率增大， 但传动的噪声也得

到了降低。
C） 实验装置和测试结果

文献 [25] 介绍了 DTFC- SVM 无传感器控制的实验。 该实验使用了一台电压源逆

变器， 型号为 Danfoss VLT 3008， 7kVA， 工作的开关频率为 9kHz。 所用 RSM 的参数

为： PN = 2. 2kW， VN = 380 / 220V （ Y / Δ）， IN = 4. 98 / 8. 5A， fN = 50Hz， rs = 3Ω， Ld =
0. 32H， Lq = 0. 1H。

下面给出在不同的控制策略 （DTFC 和 / 或 SVM 控制策略） 下， 在不同速度的时候

以及在瞬态过程中的时候 （速度阶跃响应、 速度反向）， RSM 无传感器控制的仿真结

果和试验结果。
图 11-62 所示为基于 DTFC- SVM 控制策略的 RSM 无传感器传动的试验装置。

图 11-62 试验装置

控制系统中使用了一个 32 位的

浮点 DSP 和一个 16 位的微处理器。
整个数字控制系统由一台 PC 机来

监控， 状态估算及控制策略的计算

由 ADSP-21062 DSP 来完成， 逆变

器的指令信号 （空间矢量调制） 则

由 SAB 80C167 微处理产生。
估算及控制算法采用 ANSI- C

语言编程实现。 采用以下的双线性

近似， 将所有的微分方程转换为数字离散形式：

s = 2
Te

z - 1
z + 1

 
 
 

 
 
 （11-114）

式中， 采样时间 Te = 111μs， 相当于 9kHz 的开关频率。 所有的计算都由 DSP 完成。
电流和电压的采样使用一个 12 位、 3. 4μs 的模- 数转换器 （ADC） 和一个 8 通道的

同步采样与保持电路来实现。 采用霍尔电流传感器来测量电流。 为了避免频率混叠一

类的问题， 还在电流测量通道上设置一个时间常数为 300μs 的模拟滤波器。 采样周期

与开关周期相同， 并在每个开关周期的起始时刻开始采样。 由于开关模态具有对称性，
这一技术可以降低采样的噪声。

为了进行速度比较， 采用分辨率为每转 1024 个增量的增量编码器来测量速度， 并

利用一个时间常数为 300μs 的模拟滤波器来对测得的速度进行滤波。
为了消除逆变器产生的非线性效应， 引入了死区补偿。 逆变器的死区时间

为 2. 0μs。
图 11-63 和图 11-64 所示分别为 RSM 传动在 DTFC 和 DTFC- SVM 等两种控制策略

下的稳态性能曲线 （转速为 150r / min）， 包括相电流、 估算的转矩、 测量的及估算的速

度等。
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图11-63 RSM 的 DTFC 控制： 15r / min 稳态、
空载运行

图 11-64 RSM 的 DTFC- SVM 控制：
15r / min 稳态、 空载运行

显而易见， SVM 明显降低了转矩和电流的纹波。
在参考速度从 450r / min 阶跃到 30r / min 的动态过程中， DTFC 和 DTFC- SVM 两种控制策
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略的结果对比如图 11-65 和图 11-66 所示。 可见， DTFC 控制策略具有稍快的转矩响应。

图 11-65 DTFC 控制时， 空载从 450r / min
减速到 30r / min 时， 速度、 转矩、 定子磁通和

电流的瞬态响应

图 11-66 DTFC- SVM 控制时， 空载从 450r / min
减速到 30r / min 时， 速度、 转矩、 定子磁通和

电流的瞬态响应
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采用 DTFC 控制策略， 在 150r / min 的速度下进行速度反转， 对应的仿真结果和测

试结果分别如图 11-67 和图 11-68 所示。

图 11-67 DTFC 控制时， 150r / min 下速度

反向的动态响应测试结果

图 11-68 DTFC 控制时， 150r / min 下速度

反向的动态响应仿真结果
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当采用 DTFC- SVM 组合策略时， RSM 的转矩纹波很低。 为了让 RSM 获得极快的动

态响应， 有必要进一步改进转子位置的估算算法。 DTFC 控制策略的最高开关频率只有

9kHz， 但 DTFC- SVM 控制策略真正的换相频率则要高得多， 相应地， 其转矩脉动和电

流谐波也明显降低。

11. 8 高频 （高速） PMSM 传动

这里的高频是指基频在 500Hz 以上， 此时， 10 ～ 15kHz 的 IGBT 开关频率已经难以

产生 PMSM 所需的接近正弦的电流波形。 此外， 在线计算的周期 （必须在 5°电角度以

内） 也变得太短了， 难以完成复杂的在线计算控制。
高频 （高速） PMSM 主要应用在牙钻、 压缩机或汽轮发电 / 电动机的场合。 在后一

种应用场合， 现已达到 70000r / min、 150kW （ 速度较低时功率较高： 15000r / min、
3MW） 的水平。 即使是在 15000r / min 的稍低速度下， 由于需要采用较多的极数来使大

功率电动机的尺寸得到进一步的减小， 因此基波频率也可高达 1 ～ 1. 5kHz。
高频 （高速） PMSM 的控制主要有三种方法：
① 直流母线电压可变的矩形波电流控制；
② 带稳定环的 V / f 标量控制；
③ 矢量控制。
以上各种控制策略都采用无运动传感器的方式， 不过可以使用 3 个低成本的霍尔

接近传感器， 这是矩形波电流控制的标准配置。
A） 矩形波电流控制

由于高速 （高频） 传动中的电流延迟随速度增大而增大， 因此， 在矩形波电流控

制中， 可以让直流母线电压随速度的升高而升高， 系统结构如图 11-69 所示[26] 。

图 11-69 变直流母线电压的 PWM 变频器

在该系统中， 降压型 DC- DC 变换器的直流母线输出电压很简单， 即

V0 = dVDC （11-115）
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式中， VDC是输入直流电压； d 是占空比。
可以让 d 的数值与速度误差 ω∗

r - ωr相关联， 即

d = （ω∗
r - ωr ）· Kp +

K i

s
 

 
 

 

 
 （11-116）

这是一个 PI 控制器。 它要求先计算 （或估算） 速度 ωr （若使用了霍尔传感器， 那么对

转子位置的离散信息做适当的滤波， 就可以求得近似的 ωr ）。
式 （11-116） 的离散形式变为

d（k） = d（k - 1） + Kp[ε（k） - ε（k - 1）] + K iTsε（k - 1）
0≤d（k）≤1； ε = ω∗

r - ωr （11-117）
式中， Ts 为采样周期。
在这种控制方式中， 速度仅由直流母线电压 V0 来调节， PWM 逆变器所做的则是

每隔 60°电角度进行一次换相。 结果， PWM 逆变器的换向损耗显著降低 （当然， 这是

用付出 DC- DC 变换器损耗的代价换来的）。
参考文献 [26] 针对一个 2 极 BLDC 电动机的控制结果如图 11-70 所示。 可见， 在

直流母线上利用 DC- DC 变换器来进行电流控制， 对改善 PMSM 电流控制系统的电流脉

冲波形有很大的好处。 在 50000r / min（820Hz） 时矩形波电流的陡峭上升和下降， 清楚

地表明系统具有极佳的性能。

图 11-70 由 PWM 变频器控制的 PMSM 的电流波形和换相信号波形

a） 无 DC- DC 变换器时 b） 有 DC- DC 变换器时
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B） 带稳定环的 V / f 控制

随着基波频率的增大， 可得的在线计算时间缩短， 因而要求更为简单的控制算法。
幸运的是， 高速传动对转矩响应的快速性要求往往不是很高。

V / f 开环控制是相当简单的， 但它需要一个稳定环。 这可以是一个电流稳定环， 或

者是一个能够以前馈的方式来调整参考频率 f∗的有功扰动阻尼环[27] 。
此外， 也可以构造图 11-71 所示的双稳定环控制：
① 一个基于参考电压的幅值， 用于对定子磁通的幅值进行控制；
② 另一个基于参考电压的相角， 用于对电流矢量与永磁磁链矢量间的电流角 γ 进

行闭环控制。

图 11-71 带磁链幅值和转矩角稳定环的 V / f 控制

在图 11-71 中：

ΔV = （λ∗
s - λs）· Kpλ +

K iλ

s
 

 
 

 

 
 

Δγ = （γ∗ - γ）· Kpγ +
K iγ

s
 

 
 

 

 
 （11-118）

注意： 对于永磁体面贴转子 （Ld = Lq）， 单位电流最大转矩发生在永磁电动势与电

流同相位时， 因此 γ 角的指令值取为 γ∗ = π / 2。
永磁体产生的磁链 λPM可直接写出为

λPM = - LsI s + λs （11-119）
定子磁链λs则为

λs = ∫ Vs - rs I s
（ ）·dt （11-120）

式 （11-119） ～ 式 （11-120） 即为永磁链和定子磁链的估算器。 由于速度高， 因此电压

模型是足够的， 但必须消除积分中的残余误差。
这一控制方案的典型数字仿真结果如图 11-72 所示 （对应阶跃负载、 80000r / min

的高速）。 功角控制的引入， 使传动系统变得稳定， 而磁通闭环控制只是改善了能量转

换的效率。
C） 矢量控制

如果速度和转子位置角 θer可以由简单的观测器观测得到， 那么即使是矢量控制也

可以实现高达 70000 ～ 100000r / min 的速度。
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图 11-72 V / f 控制的 PMSM 在 80000r / min 时的稳态性能对比

a） 无稳定环时 b） 有稳定环时

参考文献 [28] 介绍的 PMSM 无传感器矢量控制在本质上是带电动势补偿的混合

电压—电流矢量控制。 其部分实验结果如图 11-73 所示。

图 11-73 PMSM 无传感器矢量控制从 58000 到 60000r / min 的加速特性
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高频 （高速） PMSM 传动的一个问题是， 同步电感 Ls 有不够大的倾向， 因此， 在

有限的开关频率下， 电流纹波有变大的趋势。
在每相外部串联一个电感， 可以降低电流纹波[28] 。 此外， 对于定子半闭口槽， 也

可以采用仅在槽底部放置线圈导体的做法， 来增大槽漏感。 最后， 对于永磁体面贴式

高速转子， 为了降低由定子时空谐波磁场引起的转子铁耗， 应设置 0. 5 ～ 0. 7mm 厚的

铜屏蔽层， 并在这个屏蔽层外面包裹一层树脂。 这个铜屏蔽层也可以使定子电流纹波

得到衰减。

11. 9 单相 PMSM 的控制

低功率电气传动主要应用在家用电器和汽车上。 空气净化器、 空调散热风扇、 车

内温度测量与控制、 真空泵、 电气遥控镜、 自动调速泵、 可伸缩灯、 散热器冷却风扇、
油冷却风扇、 调节阀的控制、 天窗、 可调减振器、 自动门锁、 燃料泵、 后雨刷、 挡风

玻璃雨刷等都是典型的汽车小功率电气传动应用。
永磁无刷电动机是这类低功率传动的一个解决方案。 由于本章前面部分已经介绍

了三相 PMSM 传动的控制， 因此这里仅介绍一个典型的单相 PMSM 传动控制方案。
可控开关、 电阻器及电容器的使用数量较少的功率电子控制方案， 尤其是和单相

PMSM 一起使用， 可能是 50 ～ 100W 以下场合获得较低传动系统总体成本的一个解决之

道。 使用定子线圈数目少、 且带有安全自起动转子停止位的 （见第 10 章） 径向或轴向

气隙单相 PMSM， 是这种低功率传动的典型选择。
1. 典型变换器拓扑

这种传动的功率变换器的典型构成包括一个二极管整流器和一个包含 4 个可关断

开关的单相 PWM 全桥逆变器， 如图 11-74a 所示。
图 11-74b 所示则为一个具有较低开关数目 （2 个） 的 PWM 变频器方案， 它采用

了半桥二极管整流器、 分裂的直流电容器和倍压器。 为了能够获得跟图 11-74a 所示典

型的 4 开关 PWM 单相全桥变频器相同的直流电压， 这个电路中必需要有倍压器 （通过

图 11-74b 中的 Ld 来实现）。 这个变频器也可用于图 11-74b′所示的电容运转两相 PMSM
的双向运行。

图 11-74c 所示的方案主要是为了简化双线绕组单相 PMSM 的驱动电源而设计的

（消除电压移相）， 它将下桥臂的两个有源开关 T1 和 T2 分别与双线交流绕组的两部分

（每部分各负责一个方向的电流） 相串联。 另外， 它使用了第三个开关 T3 、 储能电容

Cd 及一个高频变压器， 为 T1 和 T2 关断期间的能量提供续流通路， 从而使输入的交流

电流具有正弦波形。 其中， Cd 的耐压值被设计为额定直流电压的两倍， 以便能快速断

开相绕组电流。
图 11-74d 是另一种低成本的变频器选择， 它使用两个晶闸管 T1 、 T2 来提供换相，

并使用另一个快速开关 T3 来构成 DC- DC 变换器， 以恢复交流输入电流的正弦性， 从

而满足有关标准的要求 （例如 D 类设备的 IEC 1000-3-2 标准）。
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图 11-74 单相 PMSM 传动的典型功率电子变换器

a） 二极管整流的 4 开关 PWM 单相全桥逆变器

b） 带二极管半桥和倍压器的 2 开关 PWM 单相变换器 b′） 两相电容器 PMSM 连接

c） 二极管整流、 双线单相绕组 PMSM、 带 Cdump和高频变压器以保证交流电源侧电流为正弦的

双主开关 PWM 变换器 d） 二极管整流器、 Cuk 斩波器、 晶闸管换相器构成的三级电路
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2. 状态空间模型

研究单相 PMSM 的电力电子开环或闭环速度控制， 需要用到单相 PMSM 的状态空

间模型：

isRs - Vs = - Ls

dis

dt - ωrλPM（θer ）

J
p

dωr

dt = Te + Tcog - Tload

Te = pλPM（θer ） is（ t）；
dθer

dt = ωr

（11-121）

式中， Tcog（θer ） 是齿槽转矩， 也即零电流时的转矩， 需要预先确定出来。 齿槽转

图 11-75 定子极下气隙连续增大时，
齿槽转矩 Tcog及恒电流时的电磁转矩

Te 与转子位置的关系

矩同时还为可靠的自起动提供停止位。
对一台定子极下具有渐变气隙、 转子采用

面贴永磁极的两极单相 PMSM 进行了 FEM 分

析， 结果如图 11-75 所示。
显然， 如果转子驻留在 A 点或 B 点的话，

那么， 在一个正电压脉冲的作用下， 将有足够

的电磁转矩 Te 和时间来使转子沿着单个方向

（从左往右） 运动起来。
3. 控制策略

可以在定子上安装一到两个低成本的霍尔

传感器， 用以检测转子的趋近。 其中一个可用

于检测定子电动势的过零点 （或者说最大永磁

磁链位置）。
经过一次起动程序后， 永磁链 λPM（θer ） 可估算如下：

λPM（θer ） = ∫（Vs - Rs is）·dt - Ls is （11-122）

使用这种方法可以估算出转子的位置 θ̂er ， 进而估算出速度。 可以使用霍尔传感器

来对这个转子位置估算器进行校正。
图 11-76 所示为一个典型的 （正弦波或梯形波） 电流与电动势同相位的控制系统。
根据永磁磁通的估算结果， 可以求得 cosθer 和 cos3θer 。 但定子电流应该移相 90°，

因此其中包含着 sinθer和 sin3θer的项， 这也可以简单地得到。 在图 11-76 中， DC- DC 变

换器使用单个电流闭环控制器来产生所需的电流幅值和波形； 由于两个晶闸管各负责

双线绕组的一半， 因此具有在电流过零点换相的能力。
为了简化控制， 通过仔细设置维持同步的速度变化率， 可以构建起一个单相 I / f 开

环速度控制器， 并可利用稳定环来抑制转矩扰动引起的速度振荡。
4. 实例分析

一个单相 PMSM 正弦波电流控制系统， 带有转子位置编码器， 其中单相 PMSM 的

数据为 Vn = 200V， fn = 50Hz， Pn = 200W， nn = 3000r / min， 2p = 2， ηn = 0. 8， cosφn =
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图 11-76 双线绕组单相 PMSM 基本的 （电流与电动势同相位的）
正弦波或梯形波电流矢量控制

0. 8， En = 0. 8Vn， J = 10 - 3 kgm2 ， Tcog≈Tcogmaxcos （2θer + γ）， Tcogmax≈0. 3Ten。
针对图 11-74a 所示的单相全桥变频器方案， 以及图 11-74d 所示 2 个晶闸管 + （1

个快速开关的） DC- DC 变换器的方案， 进行传动性能的数字仿真。
在 MATLAB / Simulink 平台下编制的计算机仿真程序包括电动机、 与传感器一起的变

频器、 控制系统等部分。 在本书所附 CD 中， 给出了单相全桥仿真的程序 （对应于 single
phase PMSM）， 单相双线 PMSM + 晶闸管的仿真程序， 作为留给读者的一个小练习。

图 11-77 所示为起动过程以及施加 0. 2Nm 的阶跃负载时 （单相全桥的方案在 1s 处

图 11-77 起动过程的速度 （rad / s） 响应

a） 单相全桥变频器方案
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图 11-77 起动过程的速度 （rad / s） 响应 （续）
b） 双线绕组 PMSM、 2 个晶闸管 + DC- DC 变换器方案

施加， 两个晶闸管的方案在 1. 5s 处施加）， 整个过程的速度动态响应曲线。 可见， 这

两个控制系统都具有可以接受的机械性能。
但另一方面， 这两种方案在稳态空载及阶跃负载时的转矩和电流响应曲线却具有

显著的差异， 如图 11-78 所示。
在图 11-74d 的两个晶闸管 + DC- DC 变换器的方案里， 由于在双线绕组之间引入了

电容器 C12 ， 使得双线绕组的每个部分在所有时间里都具有正确的电流极性。 这样一

来， 就使得双线绕组的铜的利用率低的缺点就有所缓解， 转矩脉动也显著降低。
从系统总体成本来看， 与 4 个可关断开关的全桥 PWM 变频器相比， 两个晶闸管 +

DC- DC 变换器的方案需要增加一些无源器件， 这似乎抵消了其快速开关 （ IGBT） 数目

较少的好处。 但还应该看到， 图 11-74d 的晶闸管方案还节省了全桥逆变器所需的滤波

电容器 C f 。
由图 11-78 可以看到晶闸管方案的转矩纹波降低情况。 在平均转矩为 0. 2Nm 的情

况下， 峰值转矩从图 11-78a 的 0. 6Nm 降低到了 0. 35Nm。 相电流也由图 11-78a 的 1. 1A
降低到了图 11-78b 的 0. 55A。

图 11-78 3000r / min 时， 电动机的电流、 转矩和反电势

a） 单相全桥变频器的方案 （1s 处施加 0. 2N 阶跃负载）
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图 11-78 3000r / min 时， 电动机的电流、 转矩和反电势 （续）
b） 双线绕组、 2 个晶闸管 + DC- DC 变换器的方案 （在 1. 5s 处施加 0. 2N 阶跃负载）

两种方案在交流电源侧的电流波形是基本相同的。
最后， 在两晶闸管 + DC- DC 变换器的方案中， 电流的测量和控制都是针对直流母

线电流进行的。

11. 10 小结

① 永磁转子和磁阻转子交流 （同步） 电动机与 PWM 电压源逆变器配合使用， 用

于高性能传动。 这类电动机的主要优点是效率高、 转矩密度高。
② 永磁交流 （同步） 电动机可以进行矩形波 （梯形波） 电流控制， 或者进行正弦

波电流控制。
③ 正弦波电流控制用于分布绕组 （每极每相槽数 q≥2） 的 PMSM 以及磁阻同步电

动机 （RSM）。 RSM 的 Ld > Lq， 其 q 轴上可以安装永磁体， 也可以不安装永磁体。
④ 具有正弦波或梯形波电动势的绕齿 PMSM 具有较低的电动机成本和铜耗。
⑤ 矩形波电流控制 （用于 q = 1 的永磁交流电动机， 即所谓的无刷直流电动机）

较为简单， 因为当采用有速度传感器的方案时， 使用接近位置传感器 （作速度传感器）
就足够了。 在低速下， 采用每相每极导通 120°电流比较合适； 在高速下， 从获得尽可

能大的转矩考虑， 采用 180°电流导通较好。
⑥ 有运动传感器的矢量控制 PMSM 传动特别适合于高性能位置伺服或要求宽广调

速范围 （从 100∶ 1 到 10000∶ 1） 的应用。 要求快速转矩响应的场合主要采用永磁体面贴

转子。
⑦ 为了获得高的稳态和动态性能， 需要对 id / iq（或 λd / λq） 与转矩的关系进行特殊

的优化控制。
⑧ 与 PMSM 相比， RSM 的成本较低， 但控制系统类似， 也具有接近 PMSM 的良好

性能。
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⑨ 调速范围高达 100∶ 1 的无传感器传动技术已经存在。 无传感器矢量控制牵涉到

使用磁通、 转矩、 速度和位置观测器。
⑩ 无论是有运动传感器的场合， 还是无运动传感器的场合， 直接转矩和磁通控制

（DTFC） 都可以用于 PMSM 和 RSM， 以构成更简单和高鲁棒性的控制系统， 来实现高

性能的传动。
⑪⑪⑪ PMSM 以及带永磁体的 RSM 都拥有宽广的恒功率调速范围。
⑪⑪⑫ 额定功率下的恒功率调速范围 Kcpr为

[5，20]

Kcpr ≈0. 7ωc - 1

ωc = 1
e0 - xd

（11-123）

式中， ωc 是临界 （零转矩） 速度的相对值 （速度的基准为基速 ωb ）； e0 是永磁

（空载） 电压的相对值 （电压的基准为额定电压的幅值）； xd 为 d 轴同步电抗的相

对值。
⑪⑪⑬ 如果跟 PMSM 一样， 将 RSM 的 d 轴定在较低磁导的磁路上 （即交换其传统上的

d、 q 轴位置）， 那么以上的 ωc 也适合于带永磁体的 RSM。
⑪⑪⑭ 理论上， 当满足下式时， 式 （11-123） 的恒功率调速范围可以达到无穷：

e0 - xd = 0， （11-124）
但输出的功率水平 （即功率因数） 较低。

⑪⑪⑮ 满足条件式 （11-124） 时， 传统 PMSM 一般要求 e0 > 0. 5， 以便能获得可以接

受的功率因数； q 轴上使用廉价永磁体的 RSM， 则在较小的 e0 （e0 < 0. 3） 下具有良好的

功率因数。
⑪⑪⑯ 恒功率区间的要求与在基速 ωb 以下的稳态和动态高转矩的要求之间存在着一

定的矛盾。
⑪⑪⑰ 超高速 PMSM 传动的特点是基频高于 600Hz， 可高达 2. 4kHz。 在这种情况下，

由于 IGBT 变频器的开关频率有限， 因此优先考虑的是同步电流矢量控制或带稳定环的

V / f 控制以及开环 PWM 技术。 此外， 为了降低相电流中的时间谐波， 必须增大电动机

的电感。 要想维持严密的控制， 通常应将在线计算周期限制在几个电角度以下， 因此，
必须对高速下的控制进行简化。

⑪⑪⑱ 在低功率水平的场合 （通常低于 100W）， 除了三相传动， 从系统成本考虑， 转

子拥有自起动停止位的单相 PMSM 传动是较为实用的方案。
⑪⑪⑲ 低功率单相 PMSM 电气传动的典型应用是家用电器和汽车用传动机构的场合。
⑪⑳⑳ 在低功率场合， 降低变换器中的可控 （主） 开关数目是降低成本的需要。
⑪⑳⑪ 本章数字仿真分析过的两个晶闸管 + （使用 1 个 IGBT 的） DC- DC 变换器的双

线绕组单相 PMSM 传动方案， 是实用的低成本解决方案的一个很好的实例。
⑪⑳⑫ 带稳定环的无运动传感器的开环 V / f 或 I / f 控制， 可用在需要降低 DSP 成本的

场合， 以及用在需要降低电力电子控制装置成本的极小功率的传动场合。
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11. 11 习题

11. 1 一台无刷直流电动机， 数据为每相永磁链幅值 λPM = 1. 25Wb， 极对数 p = 2，
定子电阻 rs = 2Ω， 逆变器直流输入电压 Vd = 500V。 电流超前角为零， 波形为矩形波，
大小为 idc = 10A， 请确定：

（1） 任一时刻只有两相导通时， 求气隙转矩 （电磁转矩）；
（2） 理想空载转速；
（3） 绘出所得的速度—转矩曲线。
11. 2 一台永磁体嵌入式转子 PMSM， 数据为 Ld = 0. 06H， Lq = 0. 10H， Vsn =

300V， p = 2， rs≈0， Isn = 10A， λPM = 1Wb。 请确定：
（1） 采用单位电流最大转矩准则， 求基速 ωb （电压为 Vsn、 电流为 Isn ） 时的电流

分量 id、 iq 和转矩。
（2） 基于单位磁通最大转矩条件式 （11-42）， 确定 3ωb 速度时的定子磁链水平

λ∗
s 、 id、 iq 及转矩和功率。

11. 3 对于在 11. 7. 2 节介绍的 RSM 间接矢量电流控制， 在 Pspice 或 MATLAB /
Simulink 下， 编写一个计算机程序， 重现本书的结果。

11. 4 对于在 11. 7. 3 节中介绍的 RSM 的 DTFC 控制， 在 Pspice 或 MATLAB / Simu-
link 下， 编写一个计算机程序， 重现本书的结果， 并增加一些其他的输出数据。

11. 12 参考文献
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∗ 译者注： 因原著直接沿用了不同参考文献的符号， 导致部分符号前后意义不一致。 译者从方便的角

度， 做了统一处理： 将主开关的触发角统一为开通角 θon ； 将主开关的关断角统一为断压角 θc ； 将

相绕组电流减小到零的角度统一为断流角 θoff 。

第 12 章 开关磁阻电动机传动
∗

12. 1 引言

开关磁阻电动机 （SRM） 是双凸极结构、 单边励磁、 转子无源 （无绕组） 的电动

机， 它采用集中式相绕组， 靠直流电压脉冲来使各相绕组依次导通并流过单极性的电

流， 从而产生转矩。
由于 SRM 结构简单、 牢固， 在过去的二三十年里， 它获得了广泛的关注， 人们希

望它能够为各种从低级到高级的无刷电动机传动提供一个低成本的选择， 并达到跟交

流 （感应或同步） 电动机传动相当的性能。
在写作本书的时候， SRM 传动还只是刚开始进入市场， 但可以预期， 在不远的将

来， 它会拥有世界范围的市场。 SRM 的额定功率小可至数瓦， 高可达上千 kW， 既可用

于调速范围不宽、 动态性不高的场合， 也可用于高级伺服的场合， 尤其是高温、 高化

学危险性的恶劣环境。
以下先介绍 SRM 的结构特点， 再依次讨论一些原理上的细节问题。 当 SRM 中存在磁

路饱和时， 无论是采用开环电压 PWM 控制， 还是采用闭环电流 PWM 控制， 要想对实际

上每次只有一相导通的 SRM 进行运行分析， 是离不开精心设计的数字仿真方法的。
此外， 我们也将对 SRM 速度和位置控制的各种基本控制策略做一定程度的详细介

绍， 这既包括低品质的， 也包括高品质的， 既包括有运动传感器的， 也包括无运动传

感器的； 我们还将提供一些数字实例， 以帮助读者快速入门和了解 SRM 的实际性能。

12. 2 SRM 的结构和原理

SRM 采用叠片定子和转子铁心， 定子具有 Ns = 2mq 极（m 为相数）， 转子具有 Nr

极。 定子每一相的绕组由绕在 2q 个定子极上的集中式线圈构成。
在 SRM 的各种定、 转子极数组合中， 最常用的配置是三相 6 / 4 极和四相 8 / 6 极，

分别如图 12-1a、 b 所示。 这两种配置对应的 q = 1 （即每相有一对定子极和一对线圈）。
对于三相电动机， q 也可以等于 2 或 3， 从而得到 12 / 8 极或 18 / 12 极的结构， 这既可用

于低速大转矩的直接传动， 也可用于航空上的高速起动器—发电机系统[2] 。 为了避免



出现零转矩区， 定子和转子的极弧角度 βs 和 βr 往往几乎相等。

图 12-1 SRM 的典型结构配置

磁路的对称性使得 SRM 的相与相之间的互感磁链几乎为零， 即使在饱和的条件下

也是如此。 这就意味着 SRM 可以工作在 m - 1 相下 （即丢相的故障模式下）， 因为短路

相中不会出现感应电压或电流。 因此， SRM 耐受故障的能力 （容错能力） 要比任何交

流电动机都强 （因为在交流电动机中， 相与相之间的相互作用往往是其运行原理的核

心）。 因此， 每相的自感在 SRM 转矩的产生中独立地起着关键作用。
当磁路不饱和时， 相绕组的自感随着转子位置线性变化， 但当磁路饱和时， 相绕

组自感与转子位置之间就不再是线性的关系， 如图 12-2 所示。

图 12-2 三相 6 / 4 极 SRM 的相电感及运行模态

图 12-3 磁通 / 电流 / 位置曲线族

如果将不同转子位置时的相磁链 λ 与电流的

关系曲线计算出来， 并绘制成曲线， 那么就可以

得到如图 12-3 所示的 λ（θr ， i） 曲线族。
图 12-3 表现出了明显的磁饱影响。 在设计

良好的 SRM 中， 这种饱和影响不仅是实际存在

的， 而且是提高能量转换比所必需的， 这一点在

本节后面还会作进一步的说明。
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通过大家熟知的磁共能 Wmc（θr ） 的公式， 可以得到每相的瞬时转矩 Te（ i） 为

Te（ i） = ∂Wmc（θr ）
∂θr

（ ）
i =常数

；Wmc = ∫i

0
λ（θr ，i）di （12-1）

上式表明， 必须通过计算或测试， 先得到 λ（θr ， i） 曲线族， 然后才能得到转矩。
总的瞬时转矩为

Te = ∑
m

k = 1
Te（ ik） （12-2）

如果磁路不饱和， 则可以将瞬时转矩写成：

Te = ∑
m

k = 1

1
2 i2

k

∂λk（θr ）
∂θr

（12-3）

如图 12-4 所示， 在理想情况下， 当有转子极落在相邻的定子极之间的 θon = 0 处时

（即处于非对齐位置时）， 其中位于运动方向前方的定子极上的一相绕组 （即对应于电

动运行模式的一相绕组） 将被开通。 在图 12-4 中， 在加压期 θw = θc - θon内， 仅施加一

个电压脉冲。 在这一期间， 若忽略电阻压降， 则速度 ωr 恒定时一相的最大磁链 λmax为

λmax = ∫t

0
Vddt = Vd

θw

ωr
（12-4）

当 θon = 0 时 （开通角零超前时）， 加压期 θw 的最大值由电动机设计来确定， 为

θwmax = θm = π
Nr

（12-5）

基速 ωb 和最大加压期 θwmax以及具有最大磁链 λmax的单个电压脉冲幅值 Vd， 这是由电

图 12-4 相电感、 电压、 磁链及电流的波形

动机设计以及磁路的饱和水平决定

的。 根据式 （12-4 ）， 要增大基速，
就必须增大 SRM 磁路的饱和程度。

在基速 ωb 以上， 为了获得较高

的速度 ωr ， 可以略微减小 θw 的数值，
但确定无疑的是， 必须减小磁链的

最大值 λmax。 这称作弱磁。 在基速 ωb

以上， 也可以使开通角 θon 超前， 以

便在较小的断压角 θc 处达到可得的

最大磁链 λmax， 从而使电流的最大值

变得更大、 并且能够更快地达到

（在 θmc 处）， 进而产生出更大的转

矩。 这样一来， 速度—转矩的包络线

（范围） 就可以扩大。 另外要注意，
每相的关断过程开始于 θc≤θm， 终止于发电区 （再生制动区） 中的断流角 θoff处。

θoff - θm 越小， 一相关断时负值转矩的贡献就越小。 实际上， 当转子处于 θr = θm

（对齐位置） 的时候， 若相应的电流 im 已经小于峰值电流 imax的 25% ～ 30% ， 那么负值

转矩 （发电转矩） 的影响将会比较小。
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当在 θc 处断开导通相的电压时， 同时开通下一相。 这样一来， 下一相贡献出来的

正转矩， 可以补偿导通相在关断过程中的转矩降低， 从而使总的转矩脉动减小。

图 12-5 基速以下的 PWM 控制

显然， 对每相而言， 在每个导通周期中，
伴随着电能与机械能之间的转换， 有一个总

磁能的泵入和泵出的能量循环过程。 泵出的

能量， 一部分经过 PEC 转移到了下一个导通

的相， 其余部分则被储存在 PEC 的滤波电容

器上。 机械上每转一周， 就有 mNr 个这样的

能量循环。
在基速 ωb 以下， 采用 PWM 技术来控制

和限制电流， 如图 12-5 所示。 需要注意的

是， 此时的相绕组导通时间被延长了， 断压

角 θc 接近于 θm 的位置 （即相电感最大的位

置） 。 就高速而言， 上面已经讲过， 相绕组的开通角 θon 是超前的， 断压角 θc 也是

如此。

12. 3 平均转矩和能量转换率

图 12-6a、 b、 c 从能量循环的角度， 对图 12-4 所示的单电压脉冲运行模式、 以及

图 12-5 所示的电流斩波运行模式， 用 λ（θr ， i） 曲线族来进行了表示。

图 12-6 一相的能量循环

a） 高速时 （对应图 12-4 的单电压脉冲模式）  b） 低速时 （对应图 12-5 的电流斩波模式）
 c） PEC 的一相的电路 （提供单极性电流）

由于平均转矩 Teav正比于图 12-6a、 b 中的阴影部分的面积 Wmec， 因此， 当 SRM 的
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定子为 m 相、 转子为 Nr 极时， 在转速恒定、 同一时刻只有单相通电的情况下， 电动机

的平均电磁转矩 Teav为

Teav =
WmecmNr

θc - θon
（12-6）

此外， 可以定义能量转换比 EC （kW / kVA） 如下：

EC =
OABCO的面积

OABDO的面积
=

Wmec

Wmec + Wr
（12-7）

Wr 作为二极管导通期间回送到电源的能量， 它随磁饱和的增加而减小， 因此 EC
随着磁饱和程度的增大而增大。 所以， 磁饱和可以降低 PEC 的额定容量 （ kVA） 需求

（其大小取决于 Wmec + Wr ）。 当磁通—电流曲线为线性时 （即没有磁饱和时）， EC 仅为

0. 5， 而在有磁饱和时， 这个比值可高达 0. 65 ～ 0. 67。 另外， 为了维持较高的 Wmec， 与

线性情况相比， 应减小气隙， 以便在同等的电流水平下， 可以让大多数的转子位置都

具有适当的磁饱和水平。 通过这种方式， 就可以获得中等程度的转矩水平。
请注意， 磁饱和会降低每相的最大磁通和最大电感。 因而电流的换相会变得更快，

在同样的电压下， 获得的基速也会更高。
采用直流预磁化技术， 即如图 12-1a 那样， 将一个跨度 180°的线圈与所有相的绕

图 12-7 采用预磁化技术的

能量循环状态图

组串联， 可以进一步提高能量转换比 EC[3] 。
如图 12-7 所示， 在预磁化等效电流 i0N0 / N 的作用

下 （其中 N0 为预磁化线圈的匝数， N 为相绕组的匝

数）， 能量循环的轨迹右移。 机械能的增加量约等于多

边形 AA′B′B 的面积减去多边形 AA′A″A‴的面积； 在去

磁期间， 回送的能量 Wr 的降低量则约等于多边形 OCD′D
的面积。 这样一来， 能量转换比 EC 显著增加 （在参考

文献 [3] 中， EC 从 0. 64 增加到了 0. 74）， 代价则是

预磁化绕组的铜耗 （19% 的额外铜耗[3] ）。

12. 4 kW / 峰值 kVA 比值

峰值 kVA / kW 比值在 1. 9 节已经给出详细定义， 这里择其要点， 再介绍一下。 根

据文献 [4]， 峰值 kVA / kW 比值为

kW / 峰值 kVA =
βsNrQ

8π （12-8）

式中， βs 为定子极弧角， 它与定子极距之比通常为 0. 4 ～ 0. 5； Q 为

Q≈C 2 - C
Cs

 
 
 

 
 
 （12-9）

式中， C 是主开关的导通角 （加压期） 的定子极下部分与定子极弧角 βs 之比。 通

常， 速度为零时 C = 1， 基速时降低到 C = 0. 65。
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另外：

Cs =
λu - 1
λuσ - 1；λu =

Lu
a

Lu
≈（4 ～ 10）；σ =

Ls
a

Lu
a

≈（0. 3 ～ 0. 4） （12-10）

式中， Lu 为非对齐位置的电感， Lu
a 和 Ls

a 分别是对齐位置相电感的不饱和值与饱

和值。
变换器中开关的峰值视在功率 S1 为

S1 = 2mVdIpeak （12-11）
式中， Vd 是直流电源的电压； Ipeak是峰值电流。
而由逆变器供电的感应电动机传动， kW / 峰值 kVA 比值则为

（kW /峰值 kVA） IM = 3
π

VdI·PF
K（6VdI）

= 3
π

PF
6K （12-12）

式中， K 是由逆变器供电时感应电动机的峰值电流 Ipeak和基波电流的峰值之比 （对

于 6 脉冲的工作模式， K = 1. 1 ～ 1. 15）； PF 是功率因数。
例 12-1
一个 6 / 4 极的 SRM， 参数为： σ = Ls

a / Lu
a = 0. 4， λu = Lu

a / Lu = 6， C = 1， βs = 0. 4rad。
请计算 kW / 峰值 kVA 比值。

解答：
由于 σ = 0. 4、 λu = 6， 根据式 （12-10）， 系数 Cs为

Cs =
λu - 1
λuσ - 1 = 6 - 1

6 × 0. 4 - 1 = 5
1. 4 = 3. 57 （12-13）

进一步根据式 （12-9）， 可得 Q 为

Q = C 2 - C
Cs

 
 
 

 
 
 = 1 × 2 - 1

3. 57
 
 
 

 
 
 = 1. 72 （12-14）

因此， 根据式 （12-8） 有：

kW / 峰值 kVA =
βsNrQ

8π = 0. 4 × 4 × 1. 72
8π = 0. 1095 （12-15）

对于一台 PF = 0. 85、 K = 1. 12 的感应电动机， 则有：

kW /峰值 kVA（ ）IM = 3
π × 0. 85

6 × 1. 12 = 0. 1208 （12-16）

可见， 从逆变器定额的角度来看， 一台功率因数相当不错的感应电动机只是比相

同效率下输出相同功率的 SRM 好 10% ～ 20% 而已。

12. 5 绕组换相

在电动运行时， 必须对关断过程持续的角度 θoff - θc （时间） 进行限制。 一般来

讲， 仅满足 θoff - θc < βs 的条件是不够的 （βs 为定子极弧角）， 因为这会产生一个很强

的反向 （发电） 转矩。
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相反， 在发电运行时， 则必须将开通过程提前到电动区间 （电感斜率为正的区

域）， 但又不能超前太多， 以免出现强烈的电动转矩影响。
无论是电动状态还是发电状态， 在所有速度下都要求 θoff - θm < 3° ～ 4°。 使用高度的

磁饱和 （减小气隙）， 以及使开通角 θon和断压角 θc超前等措施， 可以直到某个高速为止，
将 θoff - θm 控制在以上很具挑战性的极限之下， 其代价是会有较大的转矩脉动。

另一种做法是， 每当一个工作相进入去磁阶段时， 就将图 12-1a 所示的预磁化直

图 12-8 相电流的波形

a） 传统无换相线圈的电流波形

b） 有换相线圈的电流波形

径线圈开通。 这样一来， 去磁的相绕组的部分磁能将

转移到这个换相线圈上。 当去磁的相绕组的电流变成

零之后， 再将换相线圈关断。 这可以显著减小关断时

间， 效果如图 12-8 所示[6] 。
换相线圈对相电流关断过程的影响十分明显， 它

还会使能量转换比 EC 获得几个百分点的提高， 但我们

也应看到， 获得这种改进效果是要付出代价的： 要多

一个线圈， PEC 也要多一相电路， 还要付出相应的损

耗。 此外， 换相绕组会与故障相 （短路相） 互相作用，
显著降低传统 SRM 所声称的高容错性。 会降低传统

SRM 所声称的高容错性的措施还包括整距绕组和分布

绕组 SRM 方案[7，8] ， 人们提出这种方案的目的是增大

转矩密度 （转子的 Nm / kg）， 它对 SRM 的效率提高其实没有多大作用。
由于 6 / 4 极和 8 / 6 极 SRM 是最基本的、 最具代表性的， 因此下面介绍它们的建模、

数字仿真及控制。

12. 6 SRM 建模

由于磁路饱和对 λ（θr ， i） 曲线族的影响很大， 因此 SRM 的数学模型是高度非线

性的。 不过， 由于 SRM 相间的相互作用极小， 因此可以对各相转矩进行叠加。
由于 SRM 具有双凸性， 所以建模必须在定子 （相） 坐标系中进行。
SRM 的相电压方程为

Va，b，c，d = rs ia，b，c，d +
dλa，b，c，d（θr ，ia，b，c，d）

dt （12-17）

由于 SRM 的周期为 π / Ns， 因此曲线族 λa，b，c，d（θr ， ia，b，c，d） 仅需针对一相进行计算，
这既可以采用理论方法， 也可以通过测试获得。 通常选择解析法或有限元法进行计算，
但不管是哪种情况， 都必须考虑磁饱和以及气隙的边沿效应。

运动方程为

J·
dωr

dt = Te - Tload；
dθr

dt = ωr （12-18）

其中：
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Te = ∑
a，b，c，d

Te a，b，c，d； Te a，b，c，d = ∂
∂θr

∫i a，b，c，d

0
λa，b，c，d（θr ， ia，b，c，d）dia，b，c，d （12-19）

以下用下标 k 来代表正在工作的相。
式 （12-16） 可以写成：

Vk = rs ik +
∂λk

∂ik
·

dik

dt +
∂λk

∂θr
·

dθr

dt （12-20）

记
∂λk

∂ik
为瞬态电感， 用 L t 表示， 即

L t （θr ， ik） =
∂λk（θr ， ik）

∂ik
（12-21）

式 （12-20） 中的最后一项是运动电动势 Ek：

Ek =
∂λk

∂θr
·ωr （12-22）

因此， 式 （12-20） 变为

Vk = rs ik + L t （θr ， ik）
dik

dt + Ek（ωr ， θr ， ik） （12-23）

以式 （12-23） 为基础， 可以得到一个具有时变参数的 SRM 等效电路， 如图 12-9

图 12-9 考虑铁耗的 SRM 等效电路

所示。
由于假定只有主磁通才产生铁耗， 因

此在图 12-9 中， 用与电动势 Ek 并联的可

变电阻 Rcs和 Rcr来表示定子和转子的铁耗。
之所以需要同时考虑定、 转子的铁耗， 是

因为 SRM 不是简单地靠旋转磁场原理来

运行的[9，10] 。
在 SRM 分析中， 不仅在计算效率时

要考虑铁耗， 在估算瞬态电流响应时也要考虑铁耗的影响， 在高速应用的场合尤其如

此 （当高于 6000r / min 时）。
注意： 只有在线性的情况下 （无磁饱和时）， 瞬态转矩 Te（ t） 才可以写成：

Te（ t） = ∑ 1
2 ×

Ek ωr ， θr ， ik
（ ） ik

ωr
（12-24）

在一般的情况下， 由于存在着严重的磁饱和， 式 （12-22） 中的 Ek （ωr ， θr ， ik ）
只是一个伪运动电动势， 因为其中还包含着跟磁能变化相关的分量。 由于这一原因，
SRM 的转矩只能用磁共能公式来计算。

有关 SRM 建模的更多细节， 请参阅文献 [11]。

12. 7 磁通—电流—位置曲线的拟合

为了数字仿真和控制的需要， 必须已知相绕组磁链 λ（θr ， i） 曲线族。 最保险的办
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法是实测———在静止状态或电动机旋转时进行测量。 有限元计算是第二个较好的方法。
一旦完成了这项工作， 接下来要做的就是确定其反函数 i （ λk， θr ）， 并最后确定

θr （λ i ， i i ）。 求 λk（θr ， i） 的反函数 i（λk， θr ） 或 θr （λk， ik） 有两种主要方法。
一种方法是使用解析函数近似 （多项式或指数函数） [12，13] 。 第二种方法是采用直

接近似方法， 例如， 模糊逻辑[14] 或其他曲线拟合方法。 对于数字仿真来讲， 计算时间

不是特别重要。 但在控制的场合， 一相转矩 Tek（λk， θr ， ik） 的计算或 θr （λk， ik） 的估

算都是在线进行的， 计算时间很重要。
当采用指数近似时[12，13] ， 相绕组磁链 λk（θr ， i） 可表示为

λk（θr ， i） = a1 （θr ）（1 - e - a2（θ r） i） + a3 （θr ） i （12-25）
函数 λ 的周期性是隐含在上式的函数 a1，2，3 （ θr ） 中的， 它们可表示为付氏级数的

形式：  

am = ∑
∞

k = 0
Amkcos（kαθr ） （12-26）

式中， 6 / 4 极电动机的 α = 4， 8 / 6 极电机的 α = 6； Amk是 am 的第 k 阶付氏系数。

图 12-10 λk （θr ， i） 的线性近似

还有一些以近似线性位置关系为基

础的解析方法， 尽管相当繁琐， 但也是

可行的[15] 。
例如， 图 12-10 这种线性近似， 它假

定饱和发生在固定的电流水平 is 处， 而

与转子位置无关。 由于 SRM 的气隙很小，
在严重饱和的电动机中， 定、 转子极的

重叠区饱和得很快， 因此， 磁链的变化

跟转子的位置成线性关系 （不过请注意：
这种近似模型在靠近对齐位置时有点不

合适）：

λ = i Lu +
Ks（θr - θ0 ）

is

 

 
 

 

 
  （ i≤is） （12-27）

λ = Lu i + Ks（θr - θ0 ） （ i≥is） （12-28）
式中， Lu 是非对齐位置的电感； Ks 是需要从 λ（θr ， i） 曲线族求取的唯一一个系

数 （显然， 有某个中间位置的 λ（θr ， i） 的信息就足够了）； θ0 是转子极开始进入定子

极时的转子位置角 θr （即上式中 θr 适用的下限）； θrmax = θm， 是转子极开始离开定子极

时的转子位置角 θr （即 θr 适用的上限）。

12. 8 SRM 传动

SRM 传动可以根据不同的标准来分类普通的 SRM 传动如图 12-11。 例如：
① 有运动 （位置、 速度） 传感器的；
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② 无运动传感器的 （无传感器的）。
也可以分：
① 一般的———用于低动态场合的 （中等调速范围、 成本适中）；
② 高品质的 （高性能的）———用于伺服。
不同的 SRM 传动方案的复杂度不同， 成本和性能也不同。 SRM 的性能指标主要包

括能量转换比、 调速范围、 精度以及转矩响应速度等。

图 12-11 基本的 （传统的） SRM 传动

在伺服应用的场合， 需要

精确的速度或位置控制和快速

的转矩响应 （在毫秒范围内）。
但在历史上， 低成本的 SRM 传

动采用接近 （霍尔） 位置传感

器来触发进入相的导通以及导

通相的关闭。 对于只需恒速运

行的场合， 甚至可以由估算来

获得两个接近传感器之间的位

置角信号。
对于这种使用接近传感器

或进行位置角估算的 SRM 传动

来讲， 只有在稳态或低动态的

时候， 才可以进行开通角和断

压角的超前控制。 此外， 带负

载起动也很成问题， 因为三个 （或四个） 接近传感器信号只能告诉我们应该开通哪一相，
而不会告诉我们精确的起始位置。 为了能够带负载安全起动， 需要有独立的速度信号。

在下面的几节中， 我们将讨论三个 SRM 传动方案， 一个是最新的通用的传动技

术， 一个是带精确编码器位置反馈的传动， 还有一个是高级的无运动传感器传动。

12. 9 有位置传感器的通用 SRM 传动

对于调速范围要求很宽但能量转换比和动态性要求一般的场合， 将使用一个精确

的位置传感器， 以便在低至几个 r / min 的速度下帮助换相， 如图 12-12 所示。 在这种情

况下， 速度由位置信号计算而得。
图 12-12 所示通用目的 SRM 传动的核心问题是如何设定 （电动状态以及发电状态

的） 开通角 θon及断压角 θc与速度之间的依赖关系。
线性关系是最简单的选择。 如图 12-13a 所示， 可以将调速范围分为三个区间：
① 低速区 （恒转矩区）： θon = 常数， θc = 常数， ωr < ωb；
② 恒功率区， Teωr = 常数： θon和 θc随速度升高而降低， ωr > ωb；
③ Teωr

2 = 常数区： 速度高于 ωm1 。
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图 12-12 带编码器的通用目的 SRM 传动系统

图 12-13
a） 转矩 / 速度分区 b） 电动状态及

发电状态的开通角 θon和关断角 θoff

具体的控制思路： 在基速以下， 利用闭环

（电流控制） PWM， 控制电流为平顶波； 在基速

以上， 当已经没有电压富余时 （电动势已经超过

直流母线电压 Vd ）， 电流控制再也行不通了， 则

采用单电压脉冲控制。
很容易看出来， 如 果 能 采 用 试 探 法 获 得

（θon） min和 （ θc ） min 的话， 那么这种通用的控制方

法就不需要电动机磁通 / 电流 / 位置的关系曲线之

类的复杂数据了。 有关这种传动的细节， 请参考

文献 [16]。
这种通用目的 SRM 传动可以在宽广的调速范

围里获得中等水平的性能， 但不能保证具有快速

的转矩响应、 优化的能量转换比或最大的转矩 / 速
度范围。

不过， 有很多的应用， 只需使用通用目的 SRM 传动就足够满足要求了。

例 12-2
一台 6 / 4 极三相 SRM， 数据如下： 定、 转子极弧角 βs = βr = 30°， J = 0. 002kgm2 ，

最大电流 imax = 10A， 直流母线电压 Vd = 300V， rs = 1. 5Ω， 最大磁通 （对齐位置） λmax =
0. 8Wb， 最小磁通 λmin = 0. 16Wb。 假定磁通- 电流曲线具有式 （12-27） ～ 式 （12-28）
的线性形式， is = 2A， 如图 12-10 所示。

采用 1024 脉冲每转的位置传感器。
请计算：
① 未对齐位置的电感， 式 （12-27） ～ 式 （12-28） 中的系数 Ks， 以及在零速度下

imax = 10A 所能获得的最大平均转矩。
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② 使用 Matlab / Simulink 运行针对通用目的 SRM 传动的数字仿真程序 （见图 12-14），
并选择开通角、 断压角， 以探索起动的动态响应以及阶跃负载和阶跃速度的响应。

解答：
在零速度下， θ0 = 0 时 （主开关） 的导通角度 （加压期） 为 θrmax - θ0 = βs = 30° =

π / 6， 故对齐位置的 θrmax = 30°。
在未对齐位置， θr = θ0 ， 根据式 （12-27） 可得：

λmin = imaxLu （12-29）
因此未对齐电感 Lu 为

Lu =
λmin

imax
= 0. 16

10 = 0. 016H （12-30）

此外， 根据式 （12-28）， λmax（Wb / rad） 为

λmax = imaxLu + Ksβs （12-31）

Ks = 0. 8 - 0. 16
π / 6 = 1. 223 （12-32）

下面给出 PEC 驱动该 SRM 电动机的仿真结果。 电动机模型集成为一个模块， 如图

12-14 中的 SRM 所示。
改变电动机参数只需点击该模块， 即会出现一个对话框， 修改其中的缺省值即可

修改各参数。
驱动系统包括 PI 速度控制器 （Ki = 10、 Ti = 0. 05s）、 电动机模块 （各相的电压方程

式和运动方程式 （12-18） ～ 式 （12-20））、 角度选择和超前模块， 以及 （以 θr 和相电流

为变量的） 矩阵计算的三个模块 A、 B、 C （对应于方程式 （12-33） ～ 式 （12-35））：

∂λ
∂i =

Lu Lu

Lu +
Ks

is
（θr - θ0 ） Lu

Lu +
Ks

is
（θ0 + π / 3 - θr ） Lu

 

 

 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 

（12-33）

∂λ
∂θr

=

0 0
Ks

is
i Ks

-
Ks

is
i - Ks

 

 

 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 

（12-34）

∂ ∫λdi（ ）
∂ θr

=

0 0
Ks

2is
i2 Ks i

-
Ks

2is
i2 - Ks i

 

 

 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 

（12-35）

这些矩阵的每一行都是以式 （12-27） ～ 式 （12-28） 为基础的一相的电感分支函
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数， 三行分别对应于图 12-2 中一相的 3 个运行区间 （电感不变区、 电感上升区、 电感

下降区）。 两列则分别代表 i≤ is 和 i≥is 等两种电流情况。
角度选择和超前模块则在 θon角运行到 θc 角期间产生电压 PWM， 以及在 θc 角运行

到 θoff角 （此处工作相的电流变成零） 期间提供负电压， 如图 12-5 所示。 这个模块以

转子位置信息为变量， 用函数的形式来选择每相的触发角。
对 SRM 传动系统在起动、 负载扰动、 电动模式以及发电模式下的行为进行了分析。
积分步长缺省值为 50μs， 可以在 Simulink 的 Simulation （仿真） / Parameters （参数）

菜单命令中进行修改。
为了查看以上介绍的各个模块的结构， 可以使用 Options （选项） / Unmask （打开封

装） 菜单命令打开它们的封装。 每个封装的模块都包含一个快捷帮助窗口， 用于了解

该模块的功能， 对应的菜单命令是 inputs （输入） / outputs （输出） / parameters （参数）。
图 12-14 为该电气传动系统的仿真模块图。

图 12-14 仿真的 SRM 传动系统的模块图

仿真从 0s 开始， 参考速度从 0 阶跃到 700rad / s （500rad / s 之后使用 5°的超前角）；

图 12-15 SRM 的速度响应

在 0. 3s 处， 参考速度从 700rad / s 阶跃

到 150rad / s （电机工作在发电制动状

态直到其到达参考速度）； 在 0. 5s 处

施加负载转矩 8Nm； 在 0. 6s 处去掉负

载， 同时将参考速度调为 400rad / s；
在 0. 8s 处重新加载 3Nm。 图 12-15 ～
图 12-17 为对应的仿真结果， 其中

图 12-15为速度响应曲线， 图 12-16
为转矩响应曲线， 图 12-17 为对应速
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度阶跃过程的电流波形。

图 12-16 SRM 的转矩响应

图 12-17 对应图 12-15 所示瞬态过程的电流波形
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12. 10 高性能 （伺服） SRM 传动

高性能 （伺服） 传动要求具有很强的位置、 速度或转矩控制的能力， 特点是能量

转换比高、 精度高、 鲁棒性高、 转矩控制快速、 有很宽的调速范围。 传统上， 伺服传

动采用直流有刷传动、 无刷 （PMSM） 传动或 （近来） 高级控制的感应电动机传动。
SRM 在磁通—电流—位置曲线以及转矩—电流—位置曲线方面， 具有强烈的非线

性， 这使得其在原理上似乎不适合于伺服应用。 然而， SRM 的简单性、 坚固性， 又使

得我们无法忽视其可能给伺服应用带来的好处。
构建 SRM 伺服传动的尝试应该从 SRM 转矩产生的原理入手———转矩的分配与电流

的定形。
在伺服传动中， 如果要获得平滑 （精确） 的转矩控制， 就应该将转矩的脉动降低

到额定转矩的 1% 以下。 如果每一时刻只有一相能产生转矩 （在正电感斜率段）， 那降

低转矩脉动的可能性就很小， 当需要限制绕组损耗时尤其如此。
4 相 （8 / 6 极） 的 SRM 具有在同一时刻两相同时产生转矩的能力， 但三相 （6 / 4

极） 的 SRM 在任何时刻都只能有一相产生转矩。 因此， 要达到伺服传动的性能， 就需

要 4 相。 而且要将传统的由单相产生转矩的控制替换为由两相同时产生转矩的控制，
以获得低的损耗和低的转矩脉动。 如图 12-18 所示， 总转矩 Te 是各相转矩 Tej之和：

Te = ∑
m

j = 1
Tej （ i j ， θrj ） （ j = 1， …， m； m = 4） （12-36）

转矩响应的时间基本上等于电动机达到最大磁通水平所需的时间， 对于 kW 级别

图 12-18 各相的转矩分量以及相电流的形状

功率范围的 SRM， 数量为毫秒级。
如何触发和关断各相， 并控制电流的

形状， 以使转矩纹波最小化， 其解答不是

唯一的。
为了使解答唯一， 还需第二个约束条

件。 可以施加实现转矩优化分配的以下两

个准则， 来确定 SRM 的磁通—转矩关系：
① 在基速以下， 进行单位绕组损耗

最大转矩控制；
② 在基速以上， 进行单位 （在容许范围内的） 磁通最大转矩控制。
这两个准则有一个共同的关键问题， 即何时从一相切换到下一相。 在参考文献 [17]

中， 第一个准则的切换角或 θi
c 和第二个准则的切换角 θλ

c 的确定方法为： 在满足准则的

条件下， 在两相转矩值彼此相等 （且各等于参考转矩的一半， 即 T∗
e / 2） 处进行切换，

电流或磁通水平也两相彼此相等， 如图 12-18 所示。
按照 SRM 电动机特性所需的电流上升方式， 来计算开通角 θon。 在 θi

c （或 θλ
c ） 之

前， 以转矩较大的一相为主， 在此之后， 则以换入的一相在转矩的产生中占主导地位。
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但问题是， 如何才能找到不同速度和不同参考转矩下随转子位置变化的电流形状。
要完成这个任务， 确定无疑地需要完全已知 λ（ i， θr ） 曲线， 然后才能求其反函数， 从

而得到 i i （ωr ， Ti ， θr ） 函数。 这可以使用由试验确定出来的 λ i （ i i ， θr ） 函数的各种数

学近似[17] ， 例如：
λ（ i， θk） = a0 （θk）tan - 1 （a1 （θk） i） + a2 （θk） i （12-37）

式中， θk 是离散的转子位置。
相应的转矩可以用磁共能公式来计算。 转矩的分配函数可以采用前馈的方式来实现，

图 12-19 采用前馈转矩分配优化技术的

高性能 SRM 传动

实际上就是利用各相的参考电流和电流

控制器， 来确保各相的实际电流能够紧

密跟踪参考电流， 如图 12-19 所示。
为了存储各种速度下的波形， 将需

要很大的内存。 为此， 参考文献 [17]
采用的方法是仅保存最高速度下的波

形。 因为当运行在较低的速度时， 所需

的相电压 （磁通） 总比最大速度时所

需的要小。
由图 12-19 可以看出， 必须基于前

面提及的优化准则预先算出切换角

（低速下为 θi
c， 高速下为 θλ

c ）。 一般来

讲， 希望 θi
c > θλ

c 。
参考文献 [17， 18] 做到了从 0. 5 ～ 5000r / min 的转速范围内， 转矩脉动小于 4% ，

并且具有良好的定位性能。 同时还表明， 单位损耗最大转矩准则可以让低速产生更多

的功率， 单位磁通最大转矩准则则可以扩大恒功率速度—转矩的包络范围。
自运行模式是目前交流电动机已经解决、 但 SRM 尚未圆满解决的一个问题。 对

SRM 传动来讲， 所谓的自运行就是要在系统标定之前， 传动系统自己能够在一分钟内，
收集、 处理 λ（θr ， i） 曲线族所需的所有数据。

12. 11 无传感器的 SRM 传动

无传感器的 SRM 传动的速度 （或位置） 控制可以是开环的， 也可以是闭环的。 开

环无传感器驱动意味着主开关的导通角 （加压期） θw = （θc - θon） 控制为恒定， 在这种

控制中， 同步化的实现方法跟步进电动机是一样的[18] ， 如图 12-20 所示。 增大 （加压

期） 可增加稳定性， 但效率降低。 为了解决这个问题， 可以让 （加压期） 随直流母线

电流 （通常也就是负载） 一起增大。 这尽管简单， 但它存在稳定性的问题， 能够获得

的动态性较低， 调速范围有限。
因此， 在今天看来， 开环无传感器传动方案的提出尽管有一定的历史意义， 但却

不实用。
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图 12-20 基本的开环无传感器 SRM 传动

闭环无传感器 SRM 传动的提出， 是为了与目前已经商品化的交流无传感器传动相

竞争， 这要求至少应该具有 100∶ 1 的调速范围、 毫秒级的转矩响应以及良好的速度精

度 （误差小于 0. 2% ～ 0. 3% 额定速度）。
闭环无传感器 SRM 传动要想有竞争力， 必须具备很高的性能， 不仅如此， 它还应

该通过转子位置θ̂r和速度ω̂r的准确估算 （或观测）， 产生出高的鲁棒性和实时性。 在各

种位置和速度估算的闭环策略中， 值得提及的策略包括有源相绕组的增量电感估算器、
有源相和无源相的诊断脉冲注入方法、 互感估算、 观测器等。 文献 [19] 的第 4 节汇

总了相关的论文， 请有兴趣的读者参阅。
就我们所知， 在本书写作之时， 尚没有闭环无传感器控制的 SRM 传动产品上市。

以下仅对两种有潜力的方案做少许介绍： 基于电压—电流混合模型的观测器方案， 以

及基于模糊逻辑 （基于规则） 的观测器方案[14] 。

12. 12 基于电压—电流模型的位置和速度观测器

作为这种观测器的基本要求， 相电压和电流都应采用带光电隔离的宽频传感器和

快速模数转换器 （2μs 左右） 来测量。 并且无论哪种情况， λ（θr ， i） 曲线族都必须已

经事先测量出来， 或者已经用 FEM 方法计算出来， 并已用可导函数进行了曲线拟合。
电压模型由 SRM 的定子相电压方程构成：

dλ
dt = V - rs i （12-38）

这个模型可以用来估算磁通， 但在低速下， 由于积分漂移、 电压和电流测量噪声

以及定子电阻随温度变动等原因， 其结果是不确定的。

根据 λ（θr ， i） 曲线， 利用在前一时步中测得的电流和估算得的 θ̂r ， 以及电流的误

差 Δi（k）， 可以往回估算电流 î。 然后进行一次位置校正， 校正量为 Δθr （ k）， 以驱使

电流误差为零。 在位置校正中， 需要同时用到电压模型和电流模型的结果， 即[20]

Δθ（k） = - ∂λ
∂i

 
 
 

 
 
 Δi（k） / ∂λ

∂θr （k） （12-39）
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对来自 m 相的 m 个位置校正进行平均 （或加权）， 可得：

Δθr =
（Δθa + Δθb + Δθc + …）

m （12-40）

因此， 估算的位置 θe（k） 为

θe（k） = θp（k） + Δθr （12-41）
式中， θp（k） 是在上一时步中估算出的转子位置值。
最后， 再利用在三个时步 k - 2、 k - 1、 k 的转子位置估算值以及二次型预测方法，

可预测出转子的位置为[20]

θp（k + 1） = 3θe（k） - 3θe（k - 1） + θe（k - 2） （12-42）
现在， 可以利用新得到的位置 θe（k） 以及由电压模型预测得到的磁通值， 再次估

算出一个新的电流， 并再次得到一个新的电流误差 Δ′i。 然后再根据 λ（ θr ， i） 曲线，
可得到一相磁通的校正量 Δλ 为

Δλ = ∂λ
∂i Δ′i （12-43）

图 12-21 电压—电流模型的位置观测器

校正后一相的估算磁通为

λe（k） = λ（k） + Δλ （12-44）
在这个观测器模型中， 磁通校正降

低了积分器的漂移。 它不仅无需机械负

载的参数， 磁饱和也已经被 λ（θr ， i） 曲

线考虑进去了。 但还需要加入 （利用位

置信息的） 速度估算器。 需要注意的是，
这个模型需要大量的计算。 TMS310C31
DSP 可以提供快至 100μs 的计算 （和控

制） 周期， 足以胜任这个工作。 参考文

献 [20] 介绍了这个观测器用于位置控

制的结果， 表明在低至 30r / min 的速度下

都具有良好的性能。
要实现高性能的无传感器 SRM 传动，

还须将 SRM 传动的高性能控制系统和

图 12-21 所示的电压—电流模型的位置

（以及速度） 观测器结合起来才行。
以上电压—电流混合模型的观测器

也可以用模糊逻辑来进行类似的实现。
从本质上， 这就是用模糊逻辑的方法，
来近似 （或拟合） λ（ θr ， i） 曲线族， 从

而避免上面介绍的解析近似。 数字仿真

表明[14] ， 这样的系统的位置估算误差可
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小于 0. 4 度。
此外， 参考文献 [21] 表明， 基于给定的 Ls（λs， θr ） 曲线、 并且带有磁通估算器

的滑模转子位置和速度估算器， 也可以实现性能良好的无运动传感器控制。 为了扩展

恒功率调速范围， 它从单位电流最大转矩准则切换到单位磁通最大转矩准则来估算优

化的开通角 θon和断压角 θc， 实现了 5∶ 1 的恒功率调速范围。 参考文献 [22] 则介绍了

一种 SRM 直接平均转矩控制方法， 它对转矩指令与估算转矩之间的误差进行无差拍的

PI 控制， 并用其输出来对离线算得的参考电流和参考角度 θ∗
on 及 θ∗

off进行在线校正， 获

得了动态性很好的转矩响应。
想了解更多有关无位置传感器控制的读者， 请参考文献 [23-25]。
显然， 无传感器 SRM 传动要同时达到拥有高达 100∶ 1 的调速范围、 低于 0. 3% 的

额定速度误差、 快速的转矩响应的目标， 还有很长的一段路要走。

12. 13 单相 SRM 的控制

具有相同的定、 转子极数 （2 / 2 或 4 / 4） 以及自起动停止位的单相 SRM， 由于只需

一个可关断开关， 可获得较低的传动成本， 在转矩低于 1Nm 的家用电器及汽车传动机

构的应用场合， 很有吸引力。
此外， 在有些情况下， 定、 转子极数为 6 / 6 极、 4 / 4 极、 甚至 2 / 2 极的单相 SRM

的转矩密度可以设计得比 3 相 SRM 还高， 因为 3 相 SRM 在任何时刻都只有一相在起

作用。
单相 SRM 的自起动停止位可以采用以下方法来得到：
① 在特设的极间极的顶部安装驻留永磁体， 如图 12-22a 所示。
② 定子极下采用图 12-22b 所示的阶梯式气隙 （g2 / g1 = 1. 5 ～ 2. 5） 或采用蜗轮形

状的转子。
③ 如图 12-22c 所示[26] ， 使转子极大约一半的面积 （开槽的区域） 磁饱和， 另一

半则具有双倍的气隙 （g2 ≈2g1 ， g1 为饱和区齿部的气隙长）。
④ 额外增加一个起动相， 当工作相断电时， 让起动相自动开通， 即使在零速度下

运行， 也可以由这个辅助相产生一些额外的转矩， 如图 12-22d 所示[27，28] 。
需要注意的是， 所有这些提供自起动位置的方法基本上都只容许从静止开始沿着

单个方向运行。
不过， 当电动机往一个方向起动起来之后， 在有两个霍尔传感器的 （通常） 情况

下， 有可能对转子进行再生制动， 从而旋转到相反的方向。 通过这种方式， 单相 SRM
可以实现双向运行 （或四象限运行） [28] 。

无起动相、 有起动相的单相 SRM 驱动的基本电力电子变换器分别如图 12-23a、 b
所示。

单相 SRM 的主绕组 A 通常仅在大约一半的时间里工作， 因为只有这段时间里转矩

才是单方向的 （正方向或负方向）。
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图 12-22 自起动停止位的实现方法

a） 驻留永磁体 b） 阶梯气隙 c） 半个转子极饱和 + 阶梯气隙 d） 抽能起动相

图 12-23 单个 IGBT （或 MOSFET） 变换器

a） 用于单相 SRM b） 用于带抽能起动相的单相 SRM

不过， 参考文献 [26] 声称， 图 12-22c 所示半极饱和的阶梯气隙 SRM， 其电动区

间的时长 （图 12-24 中的负转矩部分） 可比发电区间的宽。
如图 12-24 所示， 除了在零度和 180°处的零转矩位置外， 在该单相 SRM 的转矩周

期中还有另外两个零转矩位置， 一个在 75°处， 另一个在 110°处。 此外， 小电流时，
75° ～ 110°之间的转矩为正， 而在大电流时， 则为负 （电动）。

如果转子位于 θr = 75°处， 那么当通以小电流时， 转子将沿着期望的反方向往 θr =
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图 12-24 图 12-22c 所示单相 SRM 的转矩区间

110°的位置移动。
更进一步， 若在 110°的转子位置处施加大电流， 那么大的负转矩将有能力把转子

往左移动到 θr = 0 处， 此处又有负转矩可得， 因而可使电动机连续加速。
对磁饱和区 （由半个转子极上的槽和齿构成） 进行精心设计， 可以将小电流下的起

动转矩提高到额定转矩的 10% ， 以满足易于起动的要求。 显然， 重载起动是不可能的。
另一方面， 对于图 12-22d 这种有起动相 （B 相） 的情况， 如果转子最初和主相 A

图 12-25 有起动相的单相 SRM 的

四象限运行 （15000r / min / div、 5s / div）

的极对齐， 那么尽管主相中的第一个电流

脉冲将无法使转子移动， 但当主相 A 断开

时， 由于会通过起动相 B 泄能， 因而会产

生出一个使转子试图与 B 相轴线对齐的力。
这样一来， 当第二个电流脉冲施加到主相

时， 就应该可以使转子从起动相 B 的轴线

位置向主相 A 的轴线位置运动， 从而自起

动起来。 一旦电动机沿着需要的方向运动

起来， 若有两个霍尔接近传感器的话， 就

可以对电动机进行再生制动， 然后就可以

自由地控制其沿着运动的相反方向加速，

如图 12-25 所示。 因此， 这种有起动相的单相 SRM 可实现四象限运行[28] 。
毫无疑问， 即使是这个方案， 重载直接双向起动也是不可能的。

12. 14 小结

① SRM 是一种单相或多相的双凸极电动机， 其转子无源 （无绕组）， 简单而坚固。
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② SRM 的各相由 PWM 电压脉冲来依次供电。
③ SRM 的换相由转子位置决定。
④ 由于磁饱和， SRM 的转矩必须用磁共能导数的方法来计算。
⑤ 通常， SRM 电动机的相绕组之间的相互作用几乎为零， 因此说 SRM 具有高容

错能力。
⑥ SRM 是一种完全要靠提供单极性电流的两象限多相斩波器来工作的电动机。
⑦ SRM 在同一时刻只有一相 （或最多只有两相） 导通。
⑧ SRM 的转矩脉动可以用转矩分配和电流定形技术来降低， 这需要使用精确的位

置传感器 （或估算器）。
⑨ 尽管低性能的通用目的 SRM 不难控制， 但高性能的 （伺服） SRM 传动则需要

很大的在线 （和离线） 计算量。
⑪⑪⑳ 无论有无运动传感器， 高性能 （伺服） SRM 传动都需要磁通—电流—位置曲线族。
⑪⑪⑪ 这些曲线族要么采用 FEM 计算而得， 要么在静止时或在运行 （动态） 试验中

通过测量而得。 另外， 还需要采用解析函数方法对它们进行曲线拟合或采用模糊逻辑

方法对它们进行曲线映射。
⑪⑪⑫ SRM 简单而坚固， 可以经受高温等恶劣环境 （例如航空电子设备、 冶金等场

合）， 因此， 尽管它们需要更复杂的控制来获得高性能， 但却前景光明。 SRM 传动已经

开始市场化， 其市场化的步伐正迈得越来越大。
⑪⑪⑬ 低功率单个可控开关的单相 SRM 传动可以四象限运行， 可用于轻载起动的家用

电器和汽车传动机构的场合。

12. 15 习题

12. 1 一个 6 / 4 极的三相 SRM， 数据如下： 最大电流 imax = 10A， 非对齐电感 Lu =
10mH， 对齐电感 Ls

a = 6Lu； 磁通—电流—位置曲线假定为如图 12-26b 所示的分段线性

函数； 定子极弧宽度角 βs = 30°； 极间宽度角为 β i = 30°； 单极性电流 PWM 变换器的直

流母线电压为 Vd = 300V。
请确定：
（1） 最大磁链；
（2） 零超前角 （θ0 = 0°） 时的基速 ωb；
（3） 零速时的最大平均转矩；
（4） 恒定电流 iav = 5A 时的转矩—位置曲线；
（5） 当开通角 θ0 = -5°、 断压角 θc =22° 时， 计算速度为 2ωb时的最大磁通水平， 并根

据图 12-26b 所示的磁通—电流—位置曲线， 确定对应的电流。
12. 2 对于习题 12. 1 的 SRM， 采用例 12-5 的控制器， 进行恒定开通角和断压角

θon = θ0 = 0°、 θc = 24° 控制。 请用 Simulink 分析带 50% 最大平均转矩从零速到基速的起

动动态过程。
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图 12-26
a） 非对齐位置、 对齐位置 b） 分段线性的磁通—电流曲线

12. 16 参考文献
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第 13 章 基于 PWM 变频器的
电气传动的实际问题

13. 1 引言

感应电动机 （IM）、 永磁交流同步电动机 （ PMSM）、 磁阻同步电动机 （ RSM） 以

及开关磁阻电动机 （SRM） 都是由 PWM 电压源变频器供电的无刷多相电动机， 其中除

SRM 要由单极性电流的变换器供电外， 其余的电动机都需要由双极性电流的变换器来

供电。 在这些电动机传动中， 电网侧的变换器通常仍采用二极管整流器， 直流母线上

则带电容滤波器。
基于 PWM 变频器的电气传动的一个特点是， 给电动机供电的都是超快速的 （通常

为 1 ～ 3μs 甚至更窄的） 电压脉冲， 这些电压脉冲往往要经过一定长度的电缆 （有时可

长达数百米） 才能送到电动机端口。 这种传动场合对电动机本身以及对环境会有什么

样的影响？
下面是这种影响的一些例子：
① 由于电流及磁通谐波的存在， 会在电动机中产生附加损耗；
② 电流谐波会注入到交流电源中去， 因此需要在供电电源侧安装滤波器；
③ 由于开关频率相当高 （IGBT 的场合可高达 20kHz， 单机容量可高达数百 kW），

会引起电磁干扰；
④ 高频漏电流会影响电动机电流的控制， 并影响断路器；
⑤ 由于 PWM 变频器的波反射效应 （需要特殊的滤波器来滤去）， 会在电动机定子

线圈的第一匝上产生过电压； 较长的电缆会进一步放大这种过电压；
⑥ 前沿陡峭的电压脉冲会在轴承中引起电磁杂散电流 （电压） 和静电杂散电流

（电压）， 从而耗蚀轴承 （除非采取特殊的措施）。
以上这类问题都归结为实际问题， 因为在每天使用这类传动多个小时的所有场合，

都会发生这样的问题。

13. 2 PWM 变频器传动的基本形式

PWM 变频器交流电动机 （或 SRM） 传动系统的基本形式由一个 PEC、 一根电缆和

一个电动机构成， 如图 13-1 所示。
由于调速传动应用于各种工业领域， 相应的 （热、 化学等方面的） 环境、 电动机

与 PEC 间的距离、 以及负载周期等会因应用的不同而存在很大的差异。 调速传动既可



图 13-1 PWM 变频器传动的基本形式

以作为全新的传动系统 （包括 PEC 和电动机） 引入， 也可以针对旧有的电动机 （感应

电动机或同步电动机） 引入。 在后一种情况下， 旧有的电动机虽是专为固定频率的正

弦波供电电源设计的， 但无需做改变， 只需针对 PEC 供电以及新的速度控制范围， 进

行重新定额即可。
二极管整流器的电源侧电流谐波、 长电缆对电动机端口电压反射 （及 dV / dt） 的

影响、 轴承电流以及漏电流等， 都有一个共同的原因， 就是 PWM 变频器产生的电压脉

冲的上升时间太短了。

13. 3 线电流谐波

在泵、 鼓风机、 风扇以及其他工业应用中， 应用 PWM 变频器驱动的情况越来越

多， 这会在电力系统中注入显著的电流谐波。
因此引出了一些问题：
① 是否需要谐波滤波器？
② 需要哪种类型的滤波器 （是 5 次、 7 次、 11 次、 13 次， 还是它们的组合）？
③ 如何设计这类滤波器 （确定其额定值）？
采用二极管整流的 PWM 六脉冲变频器会在电力系统中产生 5、 7、 11、 13、 17 次

谐波电流。 从原理上讲， 每个 PEC 都有其独特的谐波构成， 可称作谐波签名。
参考文献 [1] 针对变频传动， 定义了以下的电流谐波签名因数 （HS）：

HS =
∑

5，7，11，…
ν2 I2

v

I1
（13-1）

HS 的大小取决于 PWM 变频器是由单相供电还是由三相供电、 是否有网侧电抗器、
是否有隔离变压器等因素。 在 0 ～ 400kW （或更高） 的功率范围内， 当采用 IGBT 器件

时， 三相交流供电的 HS 在 2% ～ 4% 的范围内， 单相交流供电的 HS 最高可达 12% 。
可以证明， HS 与电压总谐波畸变 THD 的关系为
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THD = HS·传动 kVA
SCkVA ·100% （13-2）

其中， 传动 kVA 为传动系统的额定 kVA （额定容量）， SCkVA 是电力系统在传动系统

接入点处的短路 kVA （短路容量）。
通常要求将电压 THD 限制在 5% 以下 （ IEEE-519-1992 和 IEC 61000-3-2 （3） 标

准的要求）。 如果能够满足这一要求， 网侧线路上就不需要滤波器了。 但一般都满足不

了这个要求， 因此滤波器是必需的。
谐波滤波器由若干个单调谐的 （或双调谐的） 串联 LC 谐振电路构成， 如图 13-2

图 13-2 网侧线路滤波器

所示。
建议给每个 15kW 以上的传动配置独立的滤

波器。 但对于有多个传动的节点， 也可以集中配

置滤波器， 当大多数的传动在大部分时间里都不

会满负载工作时尤其应该如此。
当实际谐波频率稍低于谐振频率时， 串联 LC

滤波器表现为电容性质， 这时滤波器有可能与电

网的短路电抗在相应的谐波源下发生并联谐振。
为此， 可在稍低的频率下 （0. 95 倍谐波频率） 进

行滤波器的设计， 以避免温度或老化带来的元件

参数改变而引起并联谐振。
单调谐滤波器的谐振频率 fr 为

fr = 1
2π LC

； α =
fr

fn
（13-3）

式中， α 为失调系数； fn 为滤波器的标称谐振频率， fn = νf1 。
对于 ν 次谐波， 滤波器的阻抗 Z f （ν） 为

Z f （ν） = R f + j[2πf1νL - 1 / （2πf1νC）] （13-4）
60Hz 时， 滤波器中电容器的无功 kVAF （三相） 为

kVAF = 2πf110 - 3CV 2
LL = 0. 3777CV 2

LL （13-5）
式中， VLL是线电压有效值； 电容 C 的单位为法拉。 滤波器中电容器的 kVA 大约是

传动的额定 kVA 的 25% ～ 30% 。 谐波滤波器会使接入点的所有谐波电压产生衰减， 但

最接近谐振频率的谐波电压产生的衰减最大。
ν 次谐波滤波器对 h 次谐波产生的衰减系数 aν（h） 为

aν（h） = V（h）
Vf （h） （13-6）

V（h） = % I（h） × h × （传动 kVA / SCkVA） （13-7）
式中， V（h） 为无滤波器时的 h 次谐波电压， Vf （h） 为有 ν 次谐波滤波器时的 h 次

谐波电压。
忽略滤波器的电阻时， 有：
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aν（h） = 1 + （να） 2

1 - （να / h） 2
kVAF

SCkVA （13-8）

通常， aν（h） 应大于 1. 0， 以提供一定程度的衰减。
为了限制电压 THD， 应利用式 （13-7） 算得的 V（h）， 来求取 Vf （h）。
滤波器的设计应保证电压 THD 小于 5% 。 容许的电流 THD 则随着接入点的短路 （电

流） 比 Rsc的增大而增大， 当 Rsc≤20 时为 5% ， 当 Rsc >1000 时， 为 20% [2] 。 这里的 Rsc为

Rsc = 电网的最大短路电流
传动的最大基波电流需求

（13-9）

图 13-3d 所示为使用 5 次谐波滤波器前、 后的网侧电流， 可见传动系统的网侧电

流波形发生了显著的改变。 接入滤波器后， 尽管峰值电流增大， 但由于消除了 5 次谐

波电流， 电流更接近正弦波了。
当局部电网接有多台 PWM 变频器时， 为其设计合适的网侧滤波器是一个相当复杂

的问题， 其答案还跟电源的阻抗有关 （这个关系是通过短路比 Rsc或通过传动 kVA / SC
kVA 比值建立起来的）。

随着 PWM 变频器传动所占比重的不断增大， 人们制订的电能质量标准也变得越来

越有挑战性， 为每一个传动系统配置独立的网侧滤波器来满足某些严格的标准要求似

乎已成了一种趋势。
在一些就地供电很少但却大量使用 PWM 变频器传动的热点区域， 可以在共同接入

点配置额外的滤波器。
谈到 PWM 变频器， 我们曾做了两点结论： 交流电动机传动使用电压源逆变器，

SRM 传动则使用多相斩波器。
有些文献报导， 在某些快速的交流电动机传动控制系统中 （直接转矩和磁通控

制—DTFC 控制系统） [3] 以及一些采用直流斩波器供电的电动机传动中[4] ， 网侧滤波器

的存在导致了线电压的不稳定。 在设计和制造搭配有网侧滤波器的传动系统时， 必须

认真对待这个问题。
例 13-1 网侧滤波器容量的确定

考虑一个 PWM 变频器感应电动机传动系统， 容量为 100kVA， 所连接的局部电网

的短路容量 SCkVA = 1000kVA。 线电流中 5 次、 7 次和 11 次谐波分别为 i5 = 0. 15I1 、
I7 = 0. 03I1 、 I11 = 0. 01I1 ， 电网频率为 f1 = 60Hz， 线电压有效值为 VLL = 440V。

请计算：
① 网侧电流的谐波签名因数 HS；
② 电流的总畸变系数 THD；
③ 失调系数为 α = 0. 95 时， 5 次谐波滤波器的滤波电容值 C 和对应的电感值 L f ；
④ 5 次、 7 次和 11 次谐波的电压衰减系数 a5 （h）；
⑤ 有、 无 LC 滤波器时的电压总谐波畸变系数 THD。
解答：
根据式 （13-1）， HS 为
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图 13-3 二极管整流 + 升压 PFC、 三相有源前端 PWM 整流、
二极管整流 + LC 滤波的效果比较

a） 二极管整流 + 升压 PFC 的结构 b） 图 a 的网侧输入电压和电流

c） 三相有源前端 PWM 整流取代二极管整流器及网侧滤波器的变频器结构

d） 仅有二极管整流时， 网侧接入 5 次谐波滤波器前、 后的电流波形
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HS =
∑
5，7，11

ν2 I2
v

I1
= （5 × 0. 15） 2 + （7 × 0. 03） 2 + （11 × 0. 01） 2

= 0. 7865 （13-10）
根据式 （13-2）， 电压 THD 为

THD = HS·传动 kVA
SCkVA ·100% = 0. 7865 × 100

1000 × 100% = 7. 865% （13-11）

由于电压 THD 大于短路比为≤20 （传动 kVA / SCkVA = 1 / 10） 时的推荐值 5% ， 因

此需要配置滤波器。
配置 5 次谐波滤波器， 选用失调系数 α = 0. 95， 因此， 根据式 （13-3） 可得

LC = 1
4π2 （ fnαν） 2 = 1

4π2 （60 × 0. 95 × 5） 2 = 0. 1308 × 10 - 6

25 s2 （13-12）

此外， 电容器的 kVA 为

kVAF = 0. 3 × Drive kVA = 0. 3 × 100 = 30kVA （13-13）
根据式 （13-5）， C 为

C = kVAF
0. 377 × V 2

LL

= 30
0. 377 × 4402 = 411 × 10 - 6 F = 411μF （13-14）

根据式 （13-7）， 可求得无滤波器时电源中的谐波电压 V（h） 的百分值为

V（5） = % （ I（5）） × 5 × 100
1000 = 15 × 5 × 100

1000 = 7. 5%

V（7） = % （ I（7）） × 7 × 100
1000 = 3 × 7 × 100

1000 = 2. 1%

V（11） = % （ I（11）） × 11 × 100
1000 = 1 × 11 × 100

1000 = 1. 1% （13-15）

可以算得滤波前的电压 THD 为

THD（% ） = V（5）（ ）2 + V（7）（ ）2 + V（11）（ ）2

= 7. 5（ ）2 + 2. 1（ ）2 + 1. 1（ ）2 = 7. 8657 % （13-16）
这与根据式 （13-2） 计算所得的式 （13-11） 的结果是一样的。

电压衰减系数为

a5 （5） = 1 + （5 × 0. 95） 2

1 - （5 × 0. 95 / 5） 2 × 0. 3
10 = 7. 9423

a5 （7） = 1 + （5 × 0. 95） 2

1 - （5 × 0. 95 / 7） 2 × 0. 3
10 = 2. 2545

a5 （11） = 1 + （5 × 0. 95） 2

1 - （5 × 0. 95 / 11） 2 × 0. 3
10 = 1. 8320 （13-17）

根据 av（h） 的定义式 （13-6）， 可以计算出 Vf （5）、 Vf （7）、 Vf （11）， 因而可算得

新的 （有滤波器的） 电压 THDf 为

THDf = （V（5） / a5 （5）） 2 + （V（7） / a5 （7）） 2 + （V（11） / a5 （11）） 2
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= （7. 5 / 7. 9423） 2 + （2. 1 / 2. 2545） 2 + （1. 1 / 1. 8320） 2 = 1. 456% （13-18）
这验证了 5 次谐波滤波器的好处： 电压 THD 从 7. 865% 降低到了 1. 456% 。 其实，

在这个例子中， 7 次和 11 次谐波电流被夸大了， 如果不夸大的话， 实际的 THDf 将更

小。 此外， 局部电网的短路容量也太小了， 这很少见。 增大局部电网的短路容量可以

改善结果。
除了使用无源输入滤波器之外， 也可以使用混合的 （有源—无源） 滤波器来补偿

输入电流和电压谐波， 从而解决好交流电源中的短时电压暂降问题。
图 13-3a 所示用于单相整流的升压 PFC 电路 （功率因数校正电路） 是这类设备的

典型代表[18，20] 。 升压 PFC 电路运行于电流连续模式， 再配以适当的控制， 就可以使输

入电流变成为与交流电源电压同相位的正弦波电流， 如图 13-3b 所示[18] 。
为了获得输入电流滤波及单位功率因数的效果， 也可以使用图 13-3c 所示的有源

前端 PWM 整流器- 逆变器的结构， 来代替二极管整流 + 无源输入滤波器的结构[21-23] 。
有源前端 PWM 变频器提供了好些功能：
① 可稳定交流线路电压， 使之能承受一定限度的过载， 以及承受交流电源短暂的

（三相、 两相、 单相） 电压暂降；
② 提供正弦度相当高的输入电流， 且能够限流， 使功能因数角可控；
③ 提供完全的功率双向流动， 这是要求快速制动的传动 （例如电梯） 极其需要的

一个功能。

13. 4 电动机长电缆的影响： 电压反射和衰减

在许多新的和改造的工业应用中， PWM 变频器与电动机必须分开放置在不同

的地方， 因而需要使用很长的电缆连接电动机。 在 IGBT 逆变器中， 典型的电压上

升率 （ dV / dt） 高达 6000V / μs， 这不仅对电动机的绝缘有不利影响， 还会在轴承

中产生静电引起的电流。 长电缆 L- C 参数的分布性特征也会引起过电压， 从而导

致绝缘承受更高的电压。 此外， 长电缆的行为类似信号传输线， 其两端会发生电

压反射， 电压反射的情况取决于逆变器脉冲的升上时间 t r （在 0. 1 ～ 5μs 左右） 以

及电缆的长度。
PWM 电压脉冲沿着电缆传播的速度约为光速的一半 （U∗ = 150 ～ 200m / μs）， 如果

脉冲从变频器传播到电动机的时间长于上升时间的三分之一， 就会发生全反射， 电动

机端子上的电压脉冲水平就会翻倍。
让我们来考虑电缆长度有限、 但电压脉冲的 dV / dt 无限时的电压波 （脉冲） 在变

频器与电动机之间的传播问题。 对于如此快的电压脉冲来讲， 电动机相当于一个高阻

抗。 在这种情况下， 电动机的行为类似一个等效的未充电的电容器。 脉冲到达电动机

端子后， 入射波受到反射 （电容器充电）。 反射波加上入射波使得电动机的端电压翻倍

（2E）。 反射波所到之处， 线路也被充电到 2E， 但在发射端， 逆变器的输出电压仍为

E。 当反射波到达发射端后 （ 即达到逆变器端后）， 又产生负反射， 这样就又有一
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图 13-4 反射波的周期

a） 入射波 b） 第一次反射

c） 第二个入射波-负反射 d） 第二次反射

个 - E的波由逆变器向电动机传播， 其所到之

处， 线路电压又恢复为 E。 因此， 当脉冲在电

缆线的长度上跑完三趟时， 电动机端的电压

又变成为 E （见图 13-4）。 正因为如此， 所以

才说： 如果脉冲从逆变器传输到电动机的时

间 t traval大于脉冲上升时间 tr 的三分之一， 那么

经过反射后的电动机端电压为 2E。
因此， 我们可以按下式来计算电动机端

的理想峰值线电压 VLL
[5，6] ：

VLL =
3lc·E
U∗ ·tr

·Γm + E （当 t travel < tr / 3 时）

E·Γm + E  （当 t travel > tr / 3 时）

 

 

 

  

  

（13-19）

式中， Γm 是根据传输线理论推导出来的电动机实际反射系数：

Γm =
Zmotor - Z0c

Zmotor + Z0c
（13-20）

式中， Zmotor是电动机的等效阻抗； Z0c是长度为 lc 的电缆的波阻抗：

Z0c =
Lc

Cc
（13-21）

式中， Lc 是电缆单位长度的电感； Cc 是电缆单位长度的电容。
在 PWM 变频器的输出侧， 也可以定义一个类似的反射系数 Γc。 在图 13-4 的定性分析

中， Zmotor = ∞ ， 因此 Γm =1。 实际上， 电动机的阻抗要比 Z0c大 10 ～100 倍， 因此， Γm≅1。
当 Γm = 1 时， 为了将过电压降低到几乎为零， 根据 t travel < tr / 3 时的 VLL 表达式，

可取：
3lc·E
U∗ ·tr

·Γm≤0. 2E （13-22）

式 （13-22） 为选择电缆长度 lc 提供了一个约束条件。 在式 （13-22） 中， 若将

0. 2 改为 1， 则对应于有效电压翻倍的情况， 相应的电缆长度称为临界长度 lcr 。 以直流

母线电压 E = 650V （对应 480V 的交流系统）、 Γm = 0. 9、 U∗ = 165m / μs 的情况为例，
电缆的临界长度 lcr可根据式 （13-22） 计算如下：

3lcr ·E
U∗ ·tr

·Γm = E （13-23）

lcr =
U∗ ·tr

3Γm
= 165

3 × 0. 9 × tr = （61. 11 × tr [μs]） m （13-24）

为了将电动机的过电压降低到额定电压的 20% 以下， 即满足式 （13-22） 的约束，
则电缆的长度应该比图 13-5 所示的临界长度 lcr的五分之一还短。 许多的应用并不满足

后面这个条件。
对于长电缆， 解决这一问题的办法是降低电动机端的反射系数 Γm （Zm ） （对应
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图 13-5 电压上升时间 tr 与电缆临界长度 lcr的关系

式 （13-20）） 以及降低变频器输出侧的反射系数 Γc（Zc）。 例如， 可以在电动机端增加

一个滤波器， 使 Zm 降低， 从而降低 Γm （Zm ）， 如图 13-6a 所示。 此外， 在变频器的输

出端接一个低通滤波器， 使电压脉冲的上升时间增大， 也可以容许使用较长的电缆

（长于前面定义的临界长度 lcr ）， 如图 13-6b 所示。

图 13-6 用一阶滤波器来延长容许的电缆长度

a） 接在电动机端 b） 在变频器的输出端接低通滤波器

c） 在变频器的输出端接二极管钳位的 LRC 滤波器

根据参考文献 [6]， 电动机端的 RC 滤波器上的总电压 Er 为

Er = 2E 1 -
Z0c

R + Z0c
e - t

（R + Z0c）C 

 
 

 

 
 ； R = Z0c （13-25）

在设计该滤波器时， 可以将 t = tr （上升时间） 时的 Er 限制为 1. 2E0 （即 20% 的过

电压）：

1. 2E = 2E 1 -
Z0c

R + Z0c
e -

tr
2Z0cC

 

 
 

 

 
 （13-26）
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这样一来， 若取电阻 R =Z0c （Z0c———电缆的波阻抗）， 就可以计算出滤波器的电容 C。
另一方面， 接在逆变器输出侧的低通滤波器的影响可以表示为一个电压延迟：

V（ t） = E（1 - e -
tr
t ） （13-27）

t = L fC f （13-28）
式中， t 是滤波器的时间常数。 显然有：

t≥tr （13-29）
电容器的选择应使 C f > lcr × 10 - 10 （F）； L f 则可利用 t 的约束， 根据式 （13-28） 来

计算； 电阻 R f 则由假定电路为过阻尼来确定：

R f ≥
4L f

C f
（13-30）

在电动机端接滤波器以及在逆变器输出端接滤波器的典型结果分别如图 13-7a 和

13-7b所示。

图 13-7 电动机端的电压

a） 电动机端使用 RC 滤波器时 b） 逆变器输出侧使用低通滤波器时

c） 2. 2kW 感应电动机在逆变器侧带低通滤波器 （Lf = 2. 6mH、 Cf = 1. 4μF） 时

d） 2. 2kW 感应电动机在逆变器侧带低通滤波器 （Lf = 2. 6mH、 Cf = 1. 4μF） 及二极管钳位时
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注意： 端电压上升时间的增大可能会使工作在电动机参数辨识模式 （进行参数

整定） 的控制系统的性能受到影响。 在进行传动系统设计时， 必须仔细考虑这个

因素。
参考文献 [7] 报导， 在有些 PWM 模态下， 过电压会高达直流母线电压 E 的 3 倍

（高于理想反射倍压效应时的过电压）， 但在利用脉冲消除技术对这些 PWM 模态进行

修改之后， 可以将理想过电压降低到 E 值的两倍。
有一个成本相当低的方案， 可以显著降低本小节前面所述由高 dV / dt 在电缆上传

播引起的电动机端的过电压， 就是如图 13-6c 那样， 在直流母线上添加两个二极管，
并将它们的中点与差模滤波器 （低通滤波器） 中电容器的零点相连。

此时， LC 滤波器仍然工作在差模滤波状态， 以降低 dV / dt， 但每当电压振荡引起

过电压时， 就会产生二极管钳位效应。 每当电容器零点 nc 的电压超过 ± Vdc / 2 时， 对应

的 （上部的或下部的） 二极管就开始导通， 从而被钳位于直流母线的电压。 以 2. 2kW
的传动系统为例， 取 L f = 2. 6mH、 C f = 1. 4μF 是合适的[24] 。

在基波频率为 8Hz、 开关频率为 fsw = 4. 5kHz 时， 对 LRC 滤波器有和没有钳位二极

管等两种情况的电动机端电压进行了仿真， 结果如图 13-7c、 d 所示， 可见， 有二极管

钳位时电动机端的过电压进一步降低了 15% ～ 20% 。 实验完全验证了这些结果[24] 。
在中、 大型感应电动机中， 由电压源 （高 dV / dt 和过电压） 引起的绕组故障时有

发生[25] 。 这些故障到底是由绕组绝缘缺陷引起， 还是由电缆长度或类型 （全屏蔽的或

仅作绑扎的） 方面的原因引起， 抑或是由变频器中的 PWM 控制策略所引起， 这并不总

是能直接知道的， 而需要做深入的研究才能找出实际的原因。
对于以上的问题， 添加一个带二极管钳位的 LC 滤波器似乎是一个相当实用的解决

方案， 尤其是在需要保留旧有的电动机而仅新增变频器驱动的时候。

13. 5 超高频下的电动机模型

对于快速上升的 PWM 电压脉冲来讲， 电动机端口处的电动机的行为就像一个由自

感、 互感、 绕组匝间电容 Cs、 绕组间电容以及绕组对地电容 Cp 等串、 并联构成的一个

复杂网络， 如图 13-8 所示。
电动机的高频模型除了图 13-8 所示的定子部分的模型之外， 还需要加上转子绕组

部分的模型 （如果有转子绕组的话）。 由于并联电容 Cp 和 Cp12 的存在， 在最初的几个

纳秒里， 施加到电动机端口 （a、 b、 c） 上的电压脉冲沿绕组长度上的分布并不是均匀

的。 因此， 即使在定子绕组中点 n 为孤立的情况下， 绕组最前面的几个线圈也必须承

受电压脉冲幅度的 60% ～ 70% 以上的电压。 其结果是， 首端的这几个线圈存在着严重

的过电压， 它们的绝缘有可能很快老化。 增大电动机端口处的电压上升时间， 可以降

低上述的电压应力， 因而甚至可以现有的直接起动电动机在 PWM 变频器供电下长期

运行。
解决以上的问题也有其他的选择， 就是在电动机绕组中使用特殊的薄绝缘 （从而
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增大匝间电容）， 或者 （也可以同时） 使用散嵌绕组， 使得高 dV / dt 的初始电压脉冲沿

绕组随机分布。

图 13-8 超高频下的电动机 RLC 等效电路 （仅考虑了定子）

13. 6 共模电压： 电动机模型及后果

PWM 逆变器传动的结构如图 13-9 所示。
假定负载 （电动机） 的零序阻抗为 Z0 。 零序电压 V0 为

V0 =
Van + Vbn + Vcn

3 =
Va + Vb + Vc

3 - Vn （13-31）

零序电流为

i0 =
ia + ib + ic

3 （13-32）

V0 和 i0 的关系为
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V0 = Z0 i0 （13-33）
因此， 在零点的共模电流 in 和共模电压 Vn 为

in = ia + ib + ic = 3
Z0 + 3Zn

·
Va + Vb + Vc

3 （13-34）

Vn =
3Zn

Z0 + 3Zn
·

Va + Vb + Vc

3 （13-35）

众所周知， 共模电流与差模电流是解耦的 （共模电流不牵涉平衡相阻抗 Zm）。
因此， 等效的共模输入电压 V0in为

V0in =
Va + Vb + Vc

3 （13-36）

对应的电动机 （共模） 阻抗如式 （13-34） 以及图 13-10 所示。

图13-9 带电动机负载、 具有共模阻抗 Zn 的

PWM 逆变器的等效电路 （零点孤立）

图 13-10 电动机的共模输入

电压的模型

变频器每经过一次换向， 共模输入电压 V0in大约变化 E / 3 （E 为直流母线电压）。 对

于快速的共模电压脉冲来讲， 电动机的行为类似于定子绕组和定子硅钢片之间的杂散电

容 Csf （即定子和机座之间的等效电容） 与经过气隙到转轴的电容 Csr （即从定子到转子

的等效电容） 的并联， 以及与从零点经过轴承到共地点的电容 Crf （即转子硅钢片和机座

之间的等效电容） 的并联， 且 Csr和 Crf二者是串联的关系， 如图 13-11 所示[8，9] 。
请注意， 电缆、 共模扼流圈 （后面将详细介绍） 以及线路电抗器可以表示为连接

在逆变器和电动机之间的串、 并联的共模阻抗 Zs 和 Zp。
此外， 阻抗 3Zn 也可以用相关的电容以及转轴对地电压 Vrg的等效电路来代替， 如

图 13-11 所示。
在图 13-11 中， 轴承电路由轴承电阻 Rb 和轴承电容 Cb 相串联构成， 其中轴承电容

上还并联有一个非线性阻抗 Z fb， 用来表示在电压脉冲的作用下， 轴承膜发生击穿从而

导致电容 Cb 出现间歇性短路的效果。
前面已经提到， 每当逆变器发生开关切换时， 来自逆变器的电压脉冲会产生一个

E / 3 的共模电压 V0in。 这个共模电压会导致很高的共模漏电流 in。 如果这个共模 （漏）
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图 13-11 电动机高频时的共模电路模型

电流过大的话， 就会影响到零序保护系统。 要降低 in， 就意味着要降低轴电压 Vrg和轴

承中的非环路型电流 ib
[9] 。 尽管 ib << in， 但它会引起润滑油膜击穿从而导致轴承性能

恶化。
在有些情况下， 定子共模 （漏） 电流 in 的数值可高达额定电流的水平， 因此下面

先介绍定子共模 （漏） 电流 in 的降低方法。

13. 7 共模定子 （漏） 电流的降低

由于现在我们关心的仅仅是漏电流 i l （ t）， 因此可以将电动机和电流集中成一个串

联的 RLC 电路， 其参数可以用图 13-12a 所示的试验电路来确定， 即由变频器施加一个

脉冲， 然后测量漏电流 i l ， 测得的电流波形如图 13-12b 所示。

图 13-12 漏电流的测量

a） 测试电路 b） 阶跃电压的电流响应

该漏电流响应类似这样一个 RLC 电路的响应， 其 L 跟电缆的电感相关， C 是绕组

和机座之间的杂散电容， R 仅跟电动机有关。
在电动机的端口添加如图 13-13a 所示的共模轭流线圈 Lc 之后， 可得到如图 13-13b

所示的等效电路。
由图 13-13b 可见， 共模轭流线圈的存在使得峰值电流显著降低， 但电流的有效值

并没有得到大的降低。
根据参考文献 [10]， 如图 13-14a 所示， 在共模轭流铁心上放置一个次级线圈

（外接电阻器 R t ）， 可以同时显著降低漏电流的峰值和有效值， 如图 13-14b 所示。
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图 13-13 共模轭流线圈

a） 等效电路 b） 等效电路及漏电流 il （ t）

图 13-14
a） 共模互感器 b） 等效电路及其漏电流响应

与共模轭流线圈相比， 次级接电阻器 R t 的共模互感器 （其中 L l 为初级的漏感，
Lmag为磁化电感， L t 和 R t 为次级漏感和电阻归算到初级的值） 降低了主磁通。 因此，
可以大幅减小铁氧体磁芯的尺寸[10] 。

漏电流有效值的大幅减小， 降低了漏电断路器不正确运行的风险。 这同时也意味

着轴电压 Vrg和轴承电流在一定程度上得到了降低。 不过， 仍然有必要进一步地降低轴

承电流， 以防止润滑油膜静电击穿而导致轴承过早受损。

13. 8 环路型轴承电流

如前所述， 非环路型共模轴承电流是共模电压脉冲引起的结果， 如图 13-11 中的 ib

所示。
后来， 人们发现了另一个轴承电流分量， 即环路型轴承电流， 它是由于在定子线

圈边的电流中， 叠加着一个泄漏到硅钢片铁心中的静电电流分量 （见图 13-15a）， 即

在各相线圈边的电流中， 存在着一个沿轴向的不平衡电流 2Δia、 2Δib、 2Δic， 从而产生

出来的一个电流[9] 。
这些不平衡的轴向电流会产生一个环形的净磁通， 从而在机座和轴承中引起附加

的环路型的轴承电流， 如图 13-15b 所示。
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图 13-15
a） 电流不平衡 b） 净磁通和轴承环路型电流

13. 9 轴承电流的降低

通过对一些仅仅投运了几个月就发生轴承故障的 PWM 变频器传动系统的检查， 观

察到了由电火花加工 （EDM） 机理引起的轴承沟蚀现象。 轴承的沟蚀表现为轴承座圈

上出现了横向凹槽或深坑。 图 13-11 所示的轴电压 Vrg是存在轴承电流的一个强力指示。
如果薄润滑油膜中的电场强度超过 15V（峰值） / μm， 就会发生电火花加工机理引

起的沟蚀现象。 对于 0. 2 ～ 2μm 的油膜来讲， 15V / μm 意味着 3 ～ 30V 的峰值轴电

压 Vrg。
在人们提出的各种降低轴电压 Vrg （因而降低轴承磨损） 的措施中， 有以下几种值

得一提：
① 在外座圈设置绝缘层， 如图 13-16a 所示；
② 对气隙进行电介质层—金属层法拉第屏蔽， 或进行完全的金属箔屏蔽， 如

图 13-16b所示； 或对定子沿着长度方向涂上导电涂料并接地[8] ；
③ 槽楔镀铜并单点接地， 如图 13-16c 所示[8] ；
④ 让一端轴承绝缘， 使转轴通过电刷接地， 并使电动机从电动机到机械负载、 以及

从电动机到逆变器 （驱动器） 的两条路径都具有良好的高频接地， 如图 13-16d 所示。
实际上， 所有的方法都在图 13-11 所示的轴承电路中引入了一个串联的小电容，

人们正是寄望于这个小电容最终能够降低轴承电流。 轴承绝缘室似乎是必需的。 只有

在给定子和绕组添加导电箔或导电涂层之类的屏蔽之后， 轴电压才可能被降低到小于

其初始值 （即传统电动机的数值） 的 5% ， 即降低到 1 ～ 1. 2V （峰值） 的水平。 此外，
尽管在这些导电屏蔽层中会感应出涡流， 但定子的温度不会因导电屏蔽层的添加而发

生显著的改变， 因此这类方法可以安全使用[8] 。 作为一个例子， 在使用共模轭流线圈

时 （见 13. 8 节）， 轴电压的原始值大约为 30V。 当加上图 13-16b 所示的全法拉第屏蔽

时， 轴电压进一步降低到小于 1. 5V[8] 。
值得期待的是， 若共模互感器能将发生轴承耗损的危险降到足够小， 那就可以消

除或降低对法拉第屏蔽方法的使用。
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图 13-16 降低轴承电流的方法

a） 采用轴承绝缘室 b） 采用导电箔或导电涂料构成法拉第屏蔽

c） 槽楔贴导电膜构成法拉第屏蔽 d） 一端轴承绝缘、 转轴经电刷接地， 且从电动机到负载、
从电动机到驱动器都具有良好的高频接地

13. 10 电磁干扰

在 PWM 逆变器中， 每当发生一次开关状态的改变时， 由 IGBT 的快速开关动作引

起的电压阶跃变化， 不仅会产生出正常模态的电流， 还会作用在电动机中寄生的杂散

电容上， 从而产生出高频共模电流 （见 13. 7 节）。
频率从 100kHz 到几 MHz 的高频振荡电流会向环境中辐射电磁干扰 （EMI） 场 （噪

声）， 影响各种电子设备， 如 AM 收音机、 医疗设备等的正常运行。
图 13-17 所示为一个电动机模型， 其中包含了杂散电容以及对应的共模电流和正

常模态电流的路径。
一般来讲， 使用屏蔽的三芯电缆 （将屏蔽作为接地导线） 通常都可以将 EMI 噪声

降低到国际标准规定的限度以内 （小于 40dBμV / m）。
另外， 使用 13. 7 节介绍的共模互感器以及图 13-18 所示的正常模态滤波器 RFLF 来

让正常模态的电流通过， 也可以将 （由三根馈线和一根地线绑扎而成的） 传统电缆所

产生的 EMI 噪声限制在可接受的范围内[11] 。
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图 13-17 考虑杂散电容的交流电动机模型

图 13-18 在逆变器的输出端装设共模互感器和正常模态滤波器， 以降低 EMI

13. 11 可听噪声

可听噪声实际上是 EMI 频谱的一部分 （从 15Hz 到大约 18kHz）， 它是电气传动的

一个主要性能指标。 在 PWM 电气传动中， 可听噪声的标准、 降低措施、 测量方法等

（ISO3740 ～ 3746 标准） 是一个广受关注而又富有争议的议题[12] 。 一般来讲， 与直接连

接在电网上的电动机相比， 电气传动中的 PWM 供电会增大噪声水平。
降低 PWM 引起的噪音的方法有： 在电动机端使用 LC 滤波器， 改变开关频率到

18kHz 以上， 使用随机 PWM 技术[13] ， 或设法使 PWM 驱动的噪声变得悦耳甚至像某种

音乐。
以感应电动机为例， 其噪音辐射需遵循的标准有： ISO1680， IEC60034-9， NEMA

M61-12. 49 等。

13. 12 PWM 变频传动中的损耗

在 PWM 变频传动中， 电动机和 PEC 都会产生损耗。 由于 PEC 会在电动机中产生

电流谐波和磁通谐波， 因此， 在 PWM 变频传动中， 还存在着附加的绕组损耗和铁心损

耗[14] 。 PWM 变频器的损耗则包括导通损耗和换向损耗 （开关损耗） [15] 。
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尽管有关电动机和 PWM 变频器损耗建模的文献很多， 但考虑到损耗现象的复杂

性， 实验研究仍至关重要。 随着开关频率的升高， PEC 的损耗会增加， 但电动机的损

耗却只会轻微降低。
以一台 2kW 的电动机为例， 当开关频率从 2kHz 变化到 10kHz 时， 总的传动损耗只

是略微增加。 较大功率的机组意味着较低的开关频率； 经验表明， 当电动机效率较高

时， PEC 的效率也会较高。
让磁通随着转矩增大而增大， 可使传动的效率最大化， 实现这个目标的控制方法

是相当多的。 当采用矢量控制或 DTFC 控制时， 只需采用恰当的磁通 / 转矩参考关系，
就可以相当圆满地实现效率最大化。 然而， 在这种场合， 在阶跃型的转矩增大参考信

号出现后的最初几个毫秒里， 即在电动机的磁通按照转矩参考信号的要求达到较高的

水平之前， 速度的响应将是相当缓慢的。

13. 13 小结

① 目前， 在电动机单机功率高达 500kW 甚至更高的电气传动场合， 由于采用网侧

二极管整流的大功率 PWM 变频器来进行变频调速， 不仅获得了可观的节能效果， 还提

高了生产率。
② 然而， 实际应用往往要求使用长电缆来连接电动机和 PWM 变频器， 由于 PWM

变频器的开关频率高达 20kHz， 其产生的超快速的电压脉冲在通过这样长的电缆传递到

电动机时， 会产生一些副作用。
③ 电磁干扰 （EMI） 是指通过电源的传导性干扰或频率从 100kHz 到数 MHz 的电

磁辐射干扰， 它会在邻近的数字设备中产生串扰， 或干扰周围电子设备的通信 （例如

无线电通信等）。 电力电子书籍对此有大量的论述， 不过现在它已成为一个专门的学科

领域。
④ 线电流中会出现 5 次、 7 次、 11 次、 等谐波。 在强制性的国际或国家标准限制

中， 用电源产生的谐波电压总畸变率 （ THD） 来衡量谐波的大小。 无源线路滤波器可

以解决谐波问题， 但在高性能 PWM 变频传动的场合， 必须认真校核， 以防滤波电压出

现不稳定。
⑤ 如果 PWM 变频器和电动机之间的电缆长度超过临界长度 lcr （ lcr对应于大约以光

速一半的速度、 在电压脉冲上升时间 tr （ tr = 0. 1 ～ 5μs） 的 1 / 3 的时间里， 电压脉冲所

传播的距离）， 那么电动机端的电压就会因反射而翻倍。 这个快速的高电压脉冲在最初

主要是施加在定子绕组最前面的几个线圈上， 因此有可能损坏电动机的绝缘。 所以，
对于电缆长度 lc > lcr的情况， 必须设法降低过电压， 这既可以在逆变器侧使用低通滤波

器来实现， 也可以在电动机端使用滤波器来实现。
⑥ 也可以增大电压上升时间来解决以上的问题， 但是这可能会妨碍某些自运行策

略， 因为现在有些商用的电气传动系统就是基于阶跃电压响应试验等自运行策略来进
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行电动机参数辨识的。
⑦ 有些 PWM 策略可能会导致电动机端的电压幅值升高到逆变器电压脉冲幅值的

三倍， 不过可以采用特殊的 PWM 脉冲消除方法来使之降低到传统的双倍电压的水平，
这种情况需要特别注意。

⑧ 电机中存在共模 （零序） 电压脉冲， 它们会在电动机中产生泄漏到机座中的静

电泄漏电流。 由于频率很高， 需要使用电动机的分布电容模型。 在这种情况下， 电动

机的轴承也要作为电路的一部分来进行精细考虑。 共模定子漏电流可能达到额定电流

的水平， 这有可能妨碍漏电流断路器的正常运作， 产生显著的轴电压和轴承电流。
⑨ 人们提出了用共模扼流线圈和共模互感器来降低漏电流、 轴电压以及轴承电流

的方法。 显然， 这不足以保证轴承的长期安全运行。
⑩ 轴承电流的存在跟存在着相当高的轴电压 （在 5 ～ 30V 的峰值水平） 有关， 将

这个轴电压降低到 1 ～ 2V， 就可以避免 2μm 厚度的轴承润滑油膜静电击穿， 从而降低

轴承损坏的几率。 这可以通过对定子全长以及绕组端部连接进行法拉第全屏蔽 （喷涂）
或其他类似的方法来实现。

⑪⑪⑪ 未来会怎样呢？ 要么改进现有的针对 PWM 副作用的措施， 要么生产一种接近

正弦波输入和输出的变频器， 其中所有的副作用问题都自然不存在， 但代价是需要更

为复杂的变频器控制方法和更高的成本。

13. 14 习题

13. 1 网侧滤波器： 一个 PWM 变频器传动， 传动容量 kVA = 25kVA， 电网连接点

的短路容量 SCkVA = 500kVA， 测得的线电流谐波为 i5 = 25% ， i7 = 5% ， i11 = 1. 5% ；
f1 = 60Hz， 线电压有效值 VLL = 220V。 请完成：

（1） 计算线电流的谐波签名因数 HS；
（2） 针对 5 次谐波， 求调谐的滤波器的滤波电容 C 和电感 L （取失调因数 α =

0. 95）；
（3） 引入滤波器后， 求电压的总谐波畸变率 THDf 。
13. 2 电压反射： 一个 PWM 变频器传动， 额定容量为 10kVA， 最大相电压有效值

Vn = 120V， 频率为 60Hz， 给电动机供电的电缆的波阻抗 Z0 = Zn / 10， 其中 Zn 是电动机

的额定负载阻抗。 PEC 中 IGBT 的电压脉冲上升时间为 tr = 0. 5μs。 电磁波沿着电缆传

播的速度为 U∗ = 160m / μs。 请完成：
（1） 求电动机端的反射系数 Γm， 以及当反射电压仅为直流母线电压 20% 时的电动

机负载阻抗 Zn；
（2） 求电缆的临界长度 lcr ；
（3） 对于反射波为 20% 的情况， 求电动机端所需的 RC 滤波器的参数。
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第 14 章 大功率电气传动

14. 1 功率和速度的极限不断提高

所谓大功率电气传动， 是指这样一类电气传动， 它们的功率水平已经超出了以

IGBT为开关器件的 （高开关频率的） 低电压的 （交流电源电压最高只有 660V 的）
PWM 电压源逆变器所能达到的功率范围。 两电平 IGBT—逆变器的单机功率极限在过去

的十来年里有了稳步的增长， 在本书写作的时候， 已经可以通过 4 台 500kW 的单机并

联来实现 2MW 的功率输出。 就电压等级而言， 通过每相 3 ～ 5 个 IGBT 功率单元 （即二

极管整流器 + 单相 PWM 逆变器） 的串联， 在进行适当的彼此绝缘及接地之后， 已经可

以做到高达 4. 5kV 的电压有效值， 并输出 1MW 的功率和驱动更多的交流电动机[1] 。
因此， 功率高于 1 ～ 2MW、 且使用 GTO 或晶闸管来作为功率变换器的开关器件的

电气传动， 可以称作大功率电气传动。 采用晶闸管整流器—电流源逆变器的同步电动

机， 单机已经达到的高功率实例有： 在高达 3000r / min 的转速下输出 100MW； 6000r /
min 下 30MW； 18000r / min 下 3MW。 在低速应用方面， 例如水泥研磨机 （最高速度

20r / min， 5 ～ 6Hz） 以及功率高达 11MW 的场合[2] ， 晶闸管周波变换器—同步电动机传

动占据着主流地位。
由三电平 GTO 电压源逆变器 （15MW、 60Hz、 6kV 的线电压有效值） 驱动的同步

电动机已经被引入到轧钢机主传动中[3] 。 这个突破已经戏剧性地改变了大功率电气传

动技术的组成种类。
在有限速度控制的场合 （额定速度上下 ± 20% ）， 由降压变压器—周波变换器给转

子电路供电的双馈感应电动机传动已经被成功应用于抽水蓄能电厂， 功率高达

400MW。 在这种应用中， 在非用电高峰期间， 电动机工作于电动状态进行抽水蓄能，
而在用电高峰则发电运行[4] 。 调速对于降低电动状态的能耗以及在发电模式时使水轮

机能以最大效率发电来讲， 都极其有用。
就双馈感应电动机传动来讲， 转子变频器的功率是与速度控制的范围 （最高达

20% ） 成正比的， 成本也是如此。 在电动运行时， 仍然要求接电阻起动。
注意： 目前， 功率高达 6MW 的电力 （或内燃- 电力） 多电动机推进系统可采用的

方案有： 2 电平 GTO （将来会采用 IGBT） 电压源逆变器 + 感应电动机方案； 周波变换

器 + 感应电动机 （或同步电动机） 方案； 晶闸管可控整流电流源逆变器 （ + 交流电动

机） 方案。 船电推进则以低速的周波变换器 + 同步电动机的传动方案占主流地位。 请

注意， 所有这些方案跟上面已经介绍的那些大功率电气传动是类似的。
据报道， 有一个较新的大功率传动方案， 就是采用二极管整流器 + 采用集成门极



换流晶闸管 IGCT 的电压源逆变器的方案， 它在 4. 16kV 的电压下可实现高达 5MW 的功

率。 最后， 还有一个多电平有源前端双向 PWM 变频器 + 同步电动机的传动方案， 其高

压定子绕组采用电缆制作， 在 60kV 时的单机功率为 50MW， 专用于水下气体压缩泵的

驱动。
表 14-1 汇总了 6 种主要的大功率电气传动技术。

表 14-1 大功率电气传动

变频器类型 电动机类型 功率范围 速度范围 电能质量 功率流

 三电平 GTO
整流 器—电 压
源逆变器

 同步电动机 （无
转子阻尼绕组）

 10MVA （最大输
出15MVA/ 1min）  6Hz

 单 位 功 率 因
数， 低 电 网 谐
波， 采用再生制
动 GTO 缓冲电路
实现高效率

 双向

 晶闸管周波
变换器

 同步电动机 （无
转子阻尼绕组）  10MW  6Hz  功 率 因 数 相

当低
 双向

 整 流 器—电
流源逆变器
 a ） 采 用 晶
闸管
 b） 采用 GTO

 a） 同步电动机
（有转子阻尼绕组）
 b） 感应电动机、
同步电动机 （有转
子阻尼绕组）

 a） 30MW
 100MW
 3MW
 b） 1 ～ 4MW

 a） 120Hz （6000r / min）
 60Hz （3600r / min）
 300Hz （18000r / min）
 b） 最高 300Hz

 a ） 低速下功
率因数低、 网侧
电流谐波含量高
 b） 单位功率
因数、 网侧电流
谐波低

 双向

 转子侧采用
降压变压器和
周波变换器

 双馈感应电动机
 最高可达
 100 ～ 200MVA

 频率： 转子在 ± 20Hz 内
变化； 定子为 50 （60） Hz
恒定

 尽管有可能进
行定子有功、 无
功控制， 但通常
功率因数相当低

 双向

 转子侧采用
二极管整流 + 电
流源逆变器 + 变
压器

 双馈感应电动机
 高达 10MW 或
更高

 60Hz  低功率因数  单向

 二极管整流+
集成门极换流晶
闸管 （IGCT） 的
电流源逆变器

 笼型转子感应电
动机

 5MW
 4kV  3000r / min

 网侧功率因数
接近1， 但需要很
大的输入电流滤
波器 （变压器）

 单向

14. 2 电压源变频器同步电动机传动

三电平的 GTO 逆变器跟周波变换器一样， 实际上都是进行负载电流控制的电压源

型 PEC， 它们驱动电励磁转子的同步电动机运行于单位功率因数以及额定转速 5% 以上

的速度下。 由于二者都是电压源型的， 因此同步电动机的转子可以是无阻尼笼的， 这
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是一个显著的简化， 可带来可观的成本降低。
此外， 周波变换器的矢量控制系统也跟 PWM- IGBT 变频器的类似。 这两种变频器

的主要差别在于输出基波频率的限制， 标准的周波变换器的输出基波频率上限是 f1 / 3。
相反， 电压源逆变器的频率则仅受变频器中的开关频率的限制， 对于目前的大功

率 GTO 来讲， 大约为 300Hz。
另外， 周波变换器要便宜得多， 但在电动机频率远低于额定频率的时候， 其功率

因数相当低。
图 14-1 所示为一个三电平的 GTO 逆变器系统。

图 14-1 三电平 GTO 逆变器—同步电动机传动

该系统使用了一个再生制动缓冲电路拓扑结构， 来降低 GTO 中的损耗； 并使用空

间矢量电压 PWM 技术， 来充分利用直流母线上获得的三电平电压， 达到改善电动机电

流波形的目的。
通过对直流母线电压 （滤波电容器电压） 的控制， 可以实现对电动机侧功率因数

的控制以及网侧功率因数为 1 的控制。
图 14-2 所示则为一个大功率的周波变换器加同步电动机的传动方案。
该方案的每相都由一个双重整流桥供电， 每重桥各负责一个电流极性， 从而可以

在相位角控制下实现四象限运行 （正、 负的输出电压和电流）。 输出电压的波形是由固

定频率 f1 的输入电源的三相电压波形中恰当的电压片段 （即极性相同、 数值最高的片

段） 组合起来的形状 （或者说是由这些电压片段雕刻出来的形状）， 如图 14-3 所示。
这就是输出频率小于输入频率 （仅为输入频率的若干分之几） 的原因。

其电动机的电流相当接近正弦波， 但电压 （以及电动机的磁通） 则有较多的谐波，
谐波的阶数跟输出频率 f2 与输入频率 f1 的比值有关。 理论上讲， f2max = f1 / 2。 不幸的

是， 输入的电流比较接近矩形波， 甚至不完全对称， 如图 14-4 所示。
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图 14-2 周波变换器 + 同步电动机的传动方案

图 14-3 当同步电动机做单位功率因数运行时，
周波变换器的输出电压 Va 及理想的电流 ia 波形

图 14-4 周波变换器输入的

相电压和电流

当晶闸管采用网侧 （输入电源） 换相时， 获得的功率

因数是滞后的。
为了使三相晶闸管的换相过程解耦， 必须将网侧变压

器大部分的漏感集中到二次侧来处理。
周波变换器传动方案虽然相当简单且十分可靠， 但其

网侧电流的谐波大、 输入功率因数滞后 （并且随电动机转

速降低而降低） 是一个很严重的缺点。
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由于周波变换器也是电压源型的， 因此跟 3 电平 GTO 逆变器一样， 二者的矢量控

制也是相似的， 只不过周波变换器通常用于低频传动 （ f2 < 6Hz）， 后者则用在高达

60Hz （甚至更高） 的场合。

14. 3 电压源变频器同步电动机传动的矢量控制

一般来讲， 同步电动机的矢量控制要么在 d- q 轴转子坐标系上进行， 要么在定子

磁通坐标系上进行。 由第 10 章可知， 无阻尼笼的凸极转子同步电动机的 d- q 模型方

程为

Vs = rs i s +
dλs

dt + jωr λs （14-1）

λs = λd + jλq； i s = id + jiq； Vs = Vd + jVq； （14-2）
λd = Ld id + Ldm iF； Ld = Ldm + Lsl （14-3）

λq = Lq iq； Lq = Lqm + Lsl （14-4）
dλF

dt = Vf - r f iF （14-5）

Te = 3
2 p（λd iq - λq id） （14-6）

J
p ·

dωr

dt = Te - Tload （14-7）

在稳态 （d / dt = 0） 且单位功率因数下， 根据式 （14-1） ～ 式 （14-4）， 可得图 14-5
所示的空间矢量图。

图 14-5 同步电动机在稳态和单位功率因数 （φ1 = 0）

下的空间矢量图

在矢量控制过程中， 实际的定子电流空间矢量i s与参考空间矢量i ∗
s 之间存在差别。

因此， 可以在磁通 （M， T） 坐标系中 （图 14-5 中分别以 x、 y 表示 M、 T 轴） 将实际

电流i s写成

i s = ix + jiy （14-8）
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显然， 对于单位功率因数控制来讲 （V∗
s 和i ∗

s 之间的夹角 φ1 为零）， i∗
x 应该为零。

但实际上， 至少在瞬态过程中， 由于为了维持定子磁通恒定而对场电流 iF 进行的校正

过程是相当缓慢的， 因此在短暂的时间里不使用单位功率因数约束， 所以会用到非零

的参考电流分量 i∗
x 。

如何近似地计算出参考磁通电流 i∗
x 并不是一件简单的事情， 除非电动机具有非凸

性的转子 （即 Ld = Lq ）。 让我们根据式 （14-6） 和式 （14-3） ～ 式 （14-4） 来计算

转矩：

Te = 3
2 p[Ldm iF + （Ld - Lq）·id]·iq （14-9）

由于 Ld≥Lq、 id < 0 （单位功率因数时 id 具有去磁效应）， 磁阻转矩是负的 （尽管

量值可能比较小）。 因此， 采用无阻尼笼的非凸极转子同步电动机是合适的。 这对于转

子极数为 2 极 （或 4 极） 的高速应用来讲， 是可行的； 对于功率高达 11MW、 运行频

率只有 5 ～ 6Hz、 转子极距为 0. 66m 的一个多极转子 （4 极或 6 极） 同步电动机， 似乎

也仍然可行。
定子磁通可以写为

λ∗
s = Ldm i

∗
M （14-10）

其中：

i∗
M ≈iFcosδ + i∗

x ·
Ld

Ldm
（14-11）

在 Ld = Lq 时， 上式左右两边严格相等。
当 Ld = Lq 时， 根据式 （14-6） 可得转矩为

Te = 3
2 pλs iT （14-12）

式中 iT 的参考值为

i∗
T =

T∗
e

3
2 pλ∗

s

= i∗
y （14-13）

根据式 （14-11）， 可以算得 ix 的参考值为

i∗
x = （ i∗

M - iFcosδ）
Ldm

Ld
（14-14）

定子磁通必须直接由场电流来控制， 但前提是要先对定子磁通进行估算。
让我们再次借助混合的 （定子坐标系中的） 电压和 （ 转子坐标系中的） 电流

模型：

λ̂s
sv = ∫（Vs - rs i s）·dt + λs0 （14-15）

λ̂r
si = Lsl id + Ldm（ id + iF） + jLq iq （14-16）

λ̂s = λ̂sv·
Tc

1 + sTc
+ λ̂si

r ejθer 1
1 + sTc

（14-17）
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在低频下， 电流模型起主导作用； 在高频时， 则由电压模型取而代之。 如果仅需

在短时内进行低速运行， 则可以不使用电流模型， 而用定子坐标系中的参考磁通 λ∗
s 来

代替电流模型的结果， 即

λ̂s = λ̂sv·
Tc

1 + sTc
+ λ∗

s e
jθer 1

1 + sTc
（14-18）

sin（θer + δ） =
Imλ̂s

λ̂s

； cos（θer + δ） =
Re λ̂s

λ̂s

； （14-19）

测出 θer ， 就可以求得 δ， 如图 14-5 所示。
最后， 可得定子磁通坐标系中的矢量电流控制框图， 如图 14-6 所示。

图 14-6 由 （1 级或 2 级） 电压源 PEC 供电且单位功率因数的

同步电动机矢量交流电流控制系统

图 14-6 所示的这种直接矢量交流电流控制系统将参数依赖方面的大部分问题都移

到了磁通估算器 （观测器） 中， 因而形成了对转子位置反馈的严重依赖 （通常需要使

用旋转变压器）。
图 14-6 没有考虑电压的解耦。 实际上， 我们可以象采用直流电流 （ ix、 iy ） 控制

器的 PMSM 传动那样， 来处理电压的解耦问题， 即仅在 y 轴上施加运动电动势：
V∗

x = 0 （14-20）
V∗

y = ωrλs （14-21）
以此为基础， 进行开环 （电压） PWM 控制， 可得图 14-7 所示定子坐标系中的电压解

耦器和直流电流控制器。
大家知道， 图 14-7 这种具有直流电流控制器的电压解耦器在额定频率 （速度） 的

附近及以上具有较好的性能， 并且对电动机的参数失调不太敏感。 而实践则表明，
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图 14-7 定子磁通坐标系中的电压解耦器

以及直流电流控制器

图 14-6中实现的磁通控制由于采

用了非零的瞬态磁通电流参考值

i∗
x 来进行延迟补偿， 因而能够使

MW 级功率的电动机具有快速的响

应能力。
此外， 实践也表明， 采用矢

量电流控制可以很好地实现快速

的速度控制和反向运行。
在图 14-6 中， 当传动的负载

仅仅跟速度有关时， 参考磁通的

开关接 1 的位置， 而当负载转矩

在任何速度下都会变化时， 则接 2 的位置。 磁通水平必须随转矩的增大而增加， 以便

在变化的负载下保持单位功率因数。
参考文献 [3] 报道， 一个 11MW、 采用三电平 GTO 逆变器的传动系统， 其转矩和

速度控制获得了高于 600rad / s 的频率响应。 一台 2500kW 的周波变换器同步电动机传

动系统， 也获得了相似的结果[6] 。
除了带电压解耦器的矢量电流控制外， 也可以进行单位功率因数的直接转矩和磁

通控制 （DTFC）， 这可以在保持快速响应的同时， 获得更简单、 更鲁棒的控制。

14. 4 直接转矩和磁通控制

上一节介绍的矢量电流控制所做的就是直接磁通控制， 但它没有进行直接转矩控

制。 此外， 它还进行了电流矢量的旋转变换。
其实， 我们可以简单地对矢量电流控制的定子磁通估算方程式 （14-15） ～ 式 （14-19）

进行扩充， 使之也可以进行转矩的估算， 如图 14-8 所示。

图 14-8 磁通和转矩观测器

单位功率因数时， 定子磁通和电流的夹角为 90°。 此外， 定义无功转矩 RT 如下：
RT = Q1 / ω1 （14-22）
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式中， Q1 是无功功率； ω1 是定子侧的频率。
可以用式 （14-15） 来估算无功转矩 RT， 这在稳态下且转速高于 5% 额定转速时工

作得很好。 为了确保单位功率因数， 应该对参考场电流进行加减调节， 来驱使RT̂为零，
如图 14-9 所示。 最后需要记住的是， 跟其他 DTFC 系统一样， 也是由转矩和磁通二者

的误差以及定子磁通在 60°宽度的某个扇区中的位置等因素唯一地确定 PEC 的一个电

压矢量 （或一个电压矢量的组合）， 从而形成优化的开关 （以及时长） 表的。 这个优

化开关表 （TOS） 与 IM 或 PMSM 的 DTFC 控制的优化开关表是相同的。 图 14-9 所示为

相应的 DTFC 系统框图。

图 14-9 电压源变频器同步电动机传动的 DTFC 控制系统框图

为了快速起动， 要求电动机中先存在磁通。 为此， 我们先对场电流进行初始化控

制， 同时给定子施加零电压矢量， 直到定子磁通 λs 首次超过参考磁通为止。 然后， 就

可以起动电动机了。

14. 4. 1 无传感器控制

大家应该已经注意到， 在 DTFC 控制中， 虽然没有直接用到转子位置， 但却用到

了转子速度。 因此， 在进行无传感器控制时， 需要一个转子速度估算器。 可以定义转

子速度 ω̂r如下：

ω̂r = ω̂1 - d δ̂
dt ； ω1 =

d θ̂s

dt ； θ̂s = sin - 1
Im λ̂s

λ̂s

 

 
  

 

 
  （14-23）

式中， λ̂s是定子磁通； ω̂1是空间矢量的速度； δ̂是磁通矢量相对转子 d 轴的夹角。
在式 （14-9） 中， 取 Ld = Lq 作一阶近似， 可得 cosφ1 = 1 时的转矩为

T̂e = 3
2 pLdm iF iq≈ 3

2 pLdm iF iscosδ （14-24）
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其中：

sign（cos δ̂） = sign（ T̂e） （14-25）
因此：

cos δ̂≈
2 T̂e

3pLdm iF is
； sin δ̂ = 1 - cos2 δ̂ （14-26）

式中， iF 和 is 可由测量得到， 而 Ldm则必须为已知。
由于

d δ̂
dt = cos δ̂ d（sin δ̂）

dt - sin δ̂ d（cos δ̂）
dt （14-27）

式 （14-27） 为一个恒等式， 它可以作为
d δ̂
dt的一个估算器。 另一方面， 根据第 11

章的有关内容， 定子磁通的速度ω̂1为

ω̂1 =
λ̂sα（k - 1）·λ̂sβ（k） - λ̂sβ（k - 1）·λ̂sα（k）

λs
2T

（14-28）

式中， T 为采样时间。
参照式 （14-28）， 可得式 （14-27） 的差分格式为

d δ̂
dt = （cos δ̂（k - 1）sin δ̂（k） - sin δ̂（k - 1）cos δ̂（k）） / T （14-29）

在稳态的时候， 由于δ̂恒定， 因此
d δ̂
dt = 0。

14. 5 大功率电动机传动： 还是每天短时工作的好

大功率传动一般不会一天 24h 都在工作 （但还是有许多接近这个数值的例子）。 以

水泥研磨机为例， 假定配置一台 5MW 的球磨电气传动， 每年工作 8000h， 即每年工作

365 天、 每天工作大约 22h （平均）， 那么一年的能耗约为 45000MWh。
而若配置一台 16MW 的传动每年工作 4000h 的话， 消耗的能量大约为 44000MWh，

相比前者没有少多少。 但是， 16MW 的传动可以仅在非用电高峰期工作。
若电价政策是每天用电高峰期的 6h 电价为 0. 12 美元 / kWh， 正常期的 8h 是 0. 09

美元 / kWh， 用电低谷期的 10h 是 0. 04 美元 / kWh。
由于 16MW 较大功率的传动平均工作 11h / 天 / 365 天 （在剔除全国性假期后约为

12h / 天）， 它可以充分利用低谷电价的 10h， 只需在正常电价下工作 2h。
而较低功率的那个传动则至少需要在高峰电价下工作 4h。 尽管二者消耗的能量差

不多， 但每年的能量成本却可以从较小功率的 3700000 美元降低到较大功率的1700000
美元， 节约电费大于 50% 。
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由于功率翻倍时， 投资并不会翻倍 （投资增加约稍多于 60% ）， 且维护成本也差

不多， 但每天工作时间较短、 功率较大的传动的收益更大、 投资回收期更短。

14. 6 整流桥—电流源逆变器同步电动机传动： 基本配置

标准的高速 （50Hz 或 60Hz 甚至更高频率的） 大功率调速同步电动机传动使用整

流器—电流源逆变器 （ CSI） 驱动， 在传统上， 它们的功率仅高于 750kW 而已。 它们

所用的晶闸管需要采用负载换相。 由于同步电动机能够运行在超前功率因数角下， 即

可以做到 φ1 = - （6° ～ 8°）， 因此， 当转速高于 5% 的额定转速时， 进行负载换相是切

实可行的。
由于相控整流器 （或称相延整流器， PDR） 和 CSI 使用的开关器件都是晶闸管，

因此这种系统的建造成本低。
为了降低低速下的转矩脉动， 可以采用 PWM 控制 （让电流出现凹陷） 来代替

120°宽度的矩形波电流控制。
以下介绍采用负载换相的整流器—CSI—同步电动机传动的基本配置 （见图 14-10）、

稳态方程和性能， 并介绍一个超前角控制方案， 它可以提供恒定的超前功率因数， 且

负载和速度的响应都没有超调。

图 14-10 整流器—CSI—同步电动机传动的基本配置

如图 14-10 所示的整流器—CSI—同步电动机传动基本结构采用了间接矢量电流控

制方案， 它包括：
① 一个全控的 （相延） 整流器；
② 一个电流轭流线圈 （ r f 、 L f ）；
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③ 一个负载换相的电流源逆变器 （CSI）；
④ 一个转子位置传感器 （γ0 ） 或者一个端电压过零传感器 （γ）；
⑤ 一个超前角 （γ 和 γ0 随着负载 Idc 增加而增加的） 控制器， 用以实现恒定的超

前功率因数角和安全换相 （有限的重叠角 u）；
⑥ 一个带电流限幅的速度控制器；
⑦ 一个直流电流控制器；
⑧ 一个用于磁场绕组的交流- 直流功率变换器 （整流器）。
采用超前角 γ0 （γ） 控制， 仅能给 CSI 提供转子位置和 120°宽度的定子电流块之间

的同步能力。
为了进行速度控制， 利用可控整流器对直流母线 （以及定子） 的电流水平进行调

节， 也就是对转矩进行调节。
由整流器产生的直流母线电压 Vd 在电动状态时为正， 在发电状态时为负。 通过恰

当地改变逆变器的触发顺序， 可以实现再生制动和速度反向。 只有当速度高于 5% 的额

定速度时， 才能够获得足够高的电动势 （场电流感应出的定子动生电动势） 来关断

CSI 的晶闸管。

14. 7 负载换相的整流器—CSI—同步电动机传动： 稳态分析

假定电动机运行在 5% 的额定速度以上。 因此， 场电流能够提供足够高的电动势来

图 14-11 理想的定子电流波形

实现安全的负载换相。 所谓换相， 我们这里指的是电

动机相电流的开通和关断。 在理想情况下， 直流母线

的电流在时间上是恒定不变的 （因为有一个大的滤

波电感 L f ）。 因此， 逆变器的作用就是把直流母线上

的直流电流变换成极性交替的 120°宽度的块状电流，
分配给成对的定子相。 在瞬间 （理想） 换相的情况

下， 理想的电流波形如图 14-11 所示。
由于同步电动机绕组有电感， 因此， 图 14-11 所

示的瞬间换相中所隐含的相电流突变在实际上是不可

能存在的。
凭直觉， 在换相的过程中， 电动机的电感应该会导致换相电流出现某种程度的指

数变化 （或几乎线性的变化）。 因此， 实际电流为梯形波而不是矩形波。
由于相对于电流周期来讲， 换相过程是相当快的， 因此， 电动机的行为可以近似

地看成是由图 14-12 中的超瞬变电感 L″后面的电压 V1 决定的 （图中单独分离出来的 sL″
用于考虑换相的超瞬变过程） [7] 。

如果忽略相电阻的话， 超瞬变电感 L″后面的电压 V1 实际上是端电压的基波。 空

载电压 （电动势） E1 也是正弦的。 针对 L - L″中的电流基波 （其中 L 为沿着 d- q 轴

的同步电感， L″为沿着 d- q 轴的超瞬变电感） ， 可以绘制空间矢量图 （或相量图） ，
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如图 14-13 所示[7] 。

图 14-12 机械稳态时的换相等效电路
图 14-13 超瞬变电感 L″后面的电压

V1 的空间矢量图 （或相量图）

由图 14-13 可得：
V1 cosδ1 = E1 - ωr （Ld - L″d） I1 sin（δ1 - ϕ1 ） （14-30）
V1 sinδ1 = ωr （Lq - L″q）·I1 cos（δ1 - ϕ1 ） （14-31）

一般来讲， 这里使用的电动机都会有凸极性 （ Ld ≠Lq ）， 且肯定会有阻尼绕组

（L″d << Ld、 L″q << Lq）。 此外， 这里还忽略了由定子电流中的非正弦分量在阻尼绕组中

感应的电流。
在换相期间， 电机中的超瞬变电感会起作用。 一般考虑 d- q 轴超瞬变电感 L″d和L″q

的平均值， 称作所谓的换相电感 Lc， 即

L″ = Lc≈
1
2 （L″d + L″q） （14-32）

14. 7. 1 换相和稳态方程

为了分析换相过程， 假定换相开始于 t = 0 时刻， 此时， a 相和 c 相是导通的 （ T1 、
T2 导通）， 如图 14-14 所示。 即

t = 0∶ Ia = + Id， Ic = - Id， Ib = 0 （14-33）
在超前角控制中， 换相时要求定子电流空间矢量发生 60°的逆时针跳跃。 也就是

说， 在 T1 T2 导通之后， 应该让 T2 T3 导通， 即要让 - c 相继续导通， 而将 + a 相切换到

+ b 相。
在上述的换相过程中， + a 相和 + b 相二者是并联同时导通 （换相） 的， - c 相则

继续导通， 如图 14-15 所示。
在图 14-15 中， a、 b 相并联的回路具有以下的方程：

Lc

dia

dt + Va1 = Lc

dib

dt + Vb1 （14-34）

id = ia + ib （14-35）
在换相结束时 （ t = tc）， b 相完全导通， 即：

t = tc ∶ ia = 0， ib = Id （14-36）
如前所述， 电压 Va1和 Vb1代表的是超瞬变电感 Lc 后面的电压， 因此可以认为是时
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图 14-14 从 T1 T2 导通切换到 T2 T3 导通时，

定子磁动势发生 60°的跳跃

图 14-15 换相的等效电路

间的正弦函数。
从式 （14-34） ～ 式 （14-35） 中消除 ib， 得：

2Lc

dia

dt = - （Va1 - Vb1 ） （14-37）

为了成功换相， a 相电流应该在换相期内能降低到零 （即要求 dia / dt < 0）。 因此，
在电流从 + a 相切换到 + b 相时， 线电压 Vab1 （本质上近似为电机的线电动势） 必须为

正， 如图 14-16 所示。
如果换相过程能够在 Vab1由正值变成零之前足够早地触发， 那么 a 相电流 ia 将被强

迫变到零。
在 Vab1变成零之前， 还应有一段 ia = 0的时间 toff （ = δoff / ωr ）， 以便让晶闸管 T1 中的

电荷重新结合。
根据图 14-16， Vab1的瞬时表达式为

Vab1 = Va1 - Vb1 = - V1 × 6 × sin（ωr t - γ）； 0 < ωr t < γ （14-38）
式中， V1 是相电压基波的有效值。 对式 （14-38） 的两端从 t =0 到 tc =u / ωr 积分， 可得：

V1 × 6 × （cos（γ - u） - cosγ） = 2LcIdωr （14-39）
式中， 角度 u 是电流 ia 和 ib 重叠的时间电角度。 当 Id = 0 时， 有 u = 0。 为了成功

换相， γ 应该大于 u。 在理想的情况下， γ - u = δoff应保持为常数， 而让 γ 和 u 随着电流

的增大而增大。
目前已经清楚的是， 能够安全换相的最大电流 （发生在 γmax = 60°处） 是跟换相电

感 Lc 成反比的。 Lc 越低越好， 因此， 采用有阻尼绕组的转子是很有必要的。
相电流基波的有效值与直流电流 Id 的关系为

I1 ≈ 6
π × sin（u / 2）

（u / 2） × Id≈ 6
π × Id （14-40）

这是应用图 14-16 的梯形波电流推导出来的。 如图 14-17 所示， V1 和 I1 之间的功率因
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数角 ϕ1 近似为[7]

ϕ1 ≈γ - u / 2 （14-41）
逆变器直流侧电压 VI 。 以下桥臂 b 相到 c 相换相结束为计时起点， 以上桥臂 a 相

到 b 相换相结束为计时终点， 其间的 VI 可表示为是由电动机端的线电压片段组成的

（这些线电压片段只在换相期间进行分配或说切换）：
VI （ t） = Va1 （ t） - Vc1 （ t）； 0≤ωr t≤（π / 3 - u） （14-42）

VI （ t） = Va1 （ t） - Vc1 （ t） + Lc

dia

dt ； （π / 3 - u）≤ωr t≤π / 3 （14-43）

图 14-16 换相过程 图 14-17 相电流和电压基波的相位关系

最后， 利用式 （14-37） ～ 式 （14-43）， 可得平均逆变器直流侧电压 VIav为

VIav = 3
π ∫

π / 3

0

VI （ t）d（ωr t） = 3
π × （V1 × 6 × cosγ - LcIdωr ） （14-44）

这就是说， 对于给定的相电压基波 V1 ， 换相过程将使电动机的端电压平均值 VIav 降低

LcIdωr的数值。
忽略 CSI 和电动机中的功率损耗， 有：

IdcVIav = 3 × V1 I1 cosφ1 = Teav·
ωr

p ； I1 = Id
6

π （14-45）

可以料到的是， 瞬时转矩 Te（ t） 为

Te（ t） =
IdcVI （ t）
ωr / p

（14-46）

因此， 转矩跟逆变器电压一样， 也是脉动的， 如图 14-18 所示。
在图 14-18 中， 换相期间的转矩脉动与电压脉动之间存在差异， 这主要是由电动

机转子阻尼绕组的滤波效应引起的。

14. 7. 2 理想空载速度

为了计算理想空载速度 （零电流 Id、 零转矩时的速度）， 需要用到由式 （14-30） ～
式 （14-31） 开始的本节所有的方程式。 首先可得：
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图 14-18 逆变器电压 VI （ t） 以及稳态时的电动机转矩脉动

δ1 = 0， V1 = E1 ， u = 0，γ = γ0 ；

V1 = LdmIFωr0 / 2 （14-47）
最后， 由式 （14-39） ～ 式 （14-44） 可得：

ωr0 =
VIav0 π

3 3 × LdmIFcosγ0

（14-48）

另外， 整流器的直流电压 Vr 和逆变器的直流电压 VI 间的关系为

Vrav = VIav + r fId = VIav； （ Id = 0） （14-49）

14. 7. 3 可选的速度控制方案

为了调速， 就必须改变理想空载转速。 可供选择的方案有：
① 通过改变整流器的电压 （直到最大可获得的电压） 来改变逆变器的电压；
② 降低场电流 iF （弱磁）；
③ 调节控制角 γ0 。 由于 γ0 的取值区间是 0° ～ 60°， 因此不要指望这能产生显著的

速度变化。 然而， 通过调节 γ（或 γ0 ）， 可使功率因数角 ϕ1 保持在相当恒定的水平

（ϕ1 ≈γ - u / 2）， 或者可以保持 δoff = 常数， 以保证安全换相。
例 14-1 一套整流器—CSI—同步电动机传动系统， 供电电源的线电压有效值为

VL = 4. 8kV， 电动机的磁化电感 Ldm = 0. 05H， 额定场电流 （归算到定子侧） iFn = 200A。
请确定：
① 可获得的最大平均整流器电压；
② γ0 = 0 时的理想空载转速 ωr0 ；
③ 当 Lc / Ldm = 0. 3、 γ = 45°、 Id = 100A、 ωr / ωr0 = 0. 95 时， 计算基波电压 V1 和相应

的重叠角 u。
解答：
根据第 5 章的式 （5-52）， 全控整流器产生的平均电压 Vr 为

Vr =
3 × VL × 2

π × cosα （14-50）

因此， Vrmax （V） 为

Vrmax = 3 × 4800 × 2
π × 1 = 6466 （14-51）
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根据式 （14-48）， 理想空载转速 ωr0 （rad / s） 为

ωr0 = 6466 × π
3 3 × 0. 05 × 200 × 1

= 390 （14-52）

根据式 （14-44）， 电压基波 V1 （V） 为

V1 = 6646 × π / 3 + 0. 95 × 390 × 0. 3 × 0. 05 × 100
6 × cos 45°

= 4336 （14-53）

再根据式 （14-39）， 可得重叠角 u 为

4336 6 × （cos（γ - u） - cosγ） = 2 × 0. 3 × 0. 05 × 390 × 0. 95 × 100 = 1111. 5
cos（γ - u） = 0. 807； u = 4. 8° （14-54）

该重叠角 u 很小， 表明存在很不寻常的强阻尼绕组。 实际情况的 u 值较高。

14. 7. 4 稳态速度—转矩曲线

由上面已经知道， 整流器—CSI—同步电动机传动的理想空载速度是有限的， 这一

点很像他励直流有刷电动机。
不过， 最重要的是， 对于给定的逆变器电压 VIav， 速度是否会随转矩的变化而发生

增加或减小。 速度随转矩增大而增大意味着速度—转矩特性不稳定， 速度随转矩增大

而减小则是一种静态稳定的特性。
整流器—CSI—同步电动机传动既可以工作在 γ0 = 常数下 （需要直接的位置传感

器）， 也可以工作在 ϕ1 = 常数 = γ - u / 2 下， 但前提是一样的， 即必须能够在所有的负

载转矩下 （直到所需的最大转矩） 都能成功换相。
前面已经获得的关系已足以计算理想的电动机速度—转矩 （或速度—Id ） 曲线以

及重叠角 u 随负载 Id 变化的曲线。
当工作在 γ0 = 常数时， 其速度—转矩曲线是稳定的， 如图 14-19a 所示。 但进行

γ = 常数空制则不稳定， 如图 14-19b 所示。

图 14-19 稳态曲线 （VIav = 常数， iF = 常数）
a） 恒定 γ0 控制 （需要位置传感器）

b） 恒定 γ 控制 （端电压过零点的角度为 0）

以上考虑的是场电流恒定不随负载 Id 变化的情况。 如果让场电流随负载增大以保

持功率因数恒定 （ϕ1 = 常数 = γ - u / 2）， 则意味着应该让 γ 角随负载一起增大 （因为

重叠角总是随负载的增大而增大的， 如图 14-19 所示）。 这样一来， 速度就会随着负载
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的增大而降低， 其带来的一个好处是， 系统变得静态稳定了， 如图 14-20 所示。

图 14-20 稳态曲线 （VIav = 常数， iF –可变），

ϕ1 = 常数 = γ - u / 2

由图 14-20 的结果自然可以引出这样一个结论， 即在高性能的变速控制中， γ 角和

场电流 iF 都应该随负载一起增大， 以保证恒定功率因数和安全换相。 在本章稍后有关

动态性能和控制的内容中， 这一结论将被充分利用。

14. 7. 5 起动时的电网换相

前面已经提到， 在低速下 （低于额定速度的 5% 时）， 电动势不够高， 不足以产生

超前的功率因数 （无法使 ϕ1 < 0） 来确保负载换相的安全 （电阻性的压降相对较高）。
为了能够起动， 需要采用电网换相或利用额外硬件来实现某种形式的强迫换相[4] 。

为了起动起来， 选择 γ（γ0 ） 角为零， 以使单位电流产生的转矩最大。 当换相过程

开始之后， 要先关断前面导通的两个晶闸管， 具体做法是将整流器的延迟角增大到约

为 150° ～ 160°、 从而使电动机端子上承受一个负电压。 另外， 为了加快直流母线电流

衰减到零的速度， 用起动晶闸管来将直流轭流电感短路， 如图 14-10 所示。
这样一来， 直流电流会产生凹陷， 转矩脉动会略有降低， 电动机则得以平滑加速。

14. 7. 6 驱动的控制回路

尽管控制系统的基本结构仍跟图 14-10 一样， 但我们还是要简短地介绍一下速度

ωr 、 电流 Id、 超前角 γ 以及场电压等控制的一些实用方案。
在动态期间可以提供安全换相的一个典型的速度控制系统如图 14-21 所示， 其中

包含有直流母线电流控制器、 参考角度 γ∗控制以及提供场电流的电压参考值 V∗
f 的控

制等。

图 14-21 整流器—CSI—同步电动机传动的速度控制系统
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速度调节一般采用 PI 控制器：
I∗

d = （ω∗
r - ωr ）Gω （14-55）

式中：
Gω = Kcω[1 + 1 / Tiωs] （14-56）

式中， Kcω为增益； Tiω为积分时间常数。 通常要求在高达 150% 的额定电流下都能

安全换相。 这需要用到一个电流限幅器。 在电流限幅器饱和期间， 速度控制器的积分

部分不起作用。 具体做法是， 只要电流高于某个限值， 就抑制速度控制器的积分部分。
电流控制器也可以采用 PI 型控制器：

V∗
r = G i （ I

∗
d - Id） （14-57）

其中：
G i = Kci [1 + 1 / Tiis] （14-58）

我们希望 Tii << Tiω， 且一般有 Tiω > 4Tii 。 超前角 γ∗将按照前面建议的那样， 随负

载电流增大， 即

γ∗ = （γ - u） ∗ + KγId （14-59）
初始角度可以取 （γ - u） ∗ ≈15° ～ 25°， 以提供足够大的安全换相裕度， 这是慢速、

标准的 （低成本的） 晶闸管所要求的：
（γ - u） ∗ ≥ωrmax toff ； toff = 0. 3 ～ 0. 5ms （14-60）

尽管这只是一个线性的 （直觉的） 近似， 但实践证明它是符合实际的。 跟大多数

CSI—同步电动机传动一样， 这种传动对响应的快速性要求一般不高， 因此用以下的场

电压参考信号 （V∗
f ） 给定器来代替场电流控制器就足够了：

V∗
f = Vf0 + K fId （14-61）

这样一来， 就可以在负载增大时获得相当恒定的安全裕度角 （γ - u） ∗和恒定的功

率因数 （超前功率因数角在 ϕ1 = - （8° ～ 10°） 的范围）。 参考文献 [8] 介绍了一个控

制实例， 并给出了一些具体的数值细节。 这种类型的传动目前已经成为单机功率最高

达 30MW（5500r / min） 的工业应用中的标准方案[9] 。
为了改善 （加快） 高速下的电流响应， 可以在直流母线电流控制器中添加一个电

动势 Vc 补偿器。 该电动势可以利用换相电感 Lc 后面的磁链 λ″ （姑且称作超瞬变磁链）
来确定：

λ″ = ∫（Vs - rs i s）·dt - Lc i s （14-62）

Vc = Vc = jωrλ″ （14-63）
当速度高于额定速度的 5% 时， 即使仅基于电压模型， 这样的λ″计算器也是相当不

错的。 这样将 Vc 前馈到直流母线电流控制器上， 可以获得显著的电流响应提速效果。
以上的控制系统实际上属于间接矢量电流型控制， 看起来相当简单， 但其可靠性

却严重依赖于已知的电动机数据和参数。 参考文献 [10] 提出了一个更为直接、 鲁棒

的直接矢量控方法。
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作为以上思路的另一种选择， 以下介绍直接转矩和磁通控制 （DTFC） 的原理。

14. 7. 7 整流器—CSI—同步电动机传动的直接转矩和磁通控制

由于 CSI—同步电动机传动的定子电流十分接近梯形波， 因此即使在稳态下定子磁

通也不是正弦波。 不过， 上面定义的超瞬变磁链 λ″在稳态下是十分接近行波的。 因此

我们将利用 λ″来进行 DTFC 控制。 图 14-22 所示为一个试验性的 DTFC 控制系统的

配置。

图 14-22 CSI—SM 传动的试验性 DTFC 控制系统

CSI 提供了 6 个非零电流空间矢量I 1，…，6 ， 每一个非零电流空间矢量具体由两相导

图 14-23 CSI 的电流空间矢量

通来实现， 即在换相区以外的任何时刻， 都仅有两

相导通， 如图 14-23 所示。
使用超瞬变磁通 λ″位于 6 个扇区中的具体位置

信息 （见图 14-23） 以及转矩误差的符号来确定所

需的电流空间矢量。 由于电机是过励的， 因此下一

个电流矢量的位置相对于λ″位置的夹角应该大于

90°。 所以当λ″位于第一扇区 （0° ～ 60°） 时， 若存

在正转矩误差则应使用电流矢量 I3 ， 若存在负转矩

误差则应使用电流矢量 I5 。
为了降低开关频率， 在扇区之间的边界上可以

设置一个滞环角度。 转矩控制器的滞环宽度可以随速度增加， 以避免在高速下进行电

流 PWM 控制。
当转矩误差为零时， 投入同一相上、 下桥臂的晶闸管， 以使晶闸管的开关频率最
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小化。 这时， 电动机实际的电流 I0 为零， 直流母线的电流则将由扼制交流的扼流线圈

来限制。
超瞬变磁通估算器的构建方法很多。 采用电压方程式 （14-62） 和电流模型的组合

是一个显而易见的办法， 这可以搭建起一个宽调速范围的超瞬变磁通估算器。 也可以

考虑无传感器控制， 但另外还需要添加一个速度估算器。

14. 8 次同步和超同步感应电动机串级传动

14. 8. 1 以较低的 PEC 容量获得有限的调速范围

在很多应用中， 譬如大功率泵、 风扇的场合， 需要的调速范围有限。 在电动机额

定速度附近约 20% ～ 30% 的范围内进行速度控制， 意味着需要变频控制。
若进行定子频率控制的话， 无论是针对同步电动机还是针对感应电动机， 也不管

调速范围有多宽， 都需要配备全电动机功率的 PEC， 因此成本很高。 大家知道， 绕线

转子感应电动机的功率平衡满足以下的转差功率关系：

SPelm = pCo2 + Pr ； S =
ω1 - ωr

ω1
； ω1 = 2πf （14-64）

式中， Pelm是跨过气隙的电磁功率 （有功功率）， 或称感应电动机转子和定子之间

的转换功率； pCo2是转子绕组的损耗； Pr 是以电的方式从转子绕组中提取的或注入到转

子绕组中的有功功率。
暂时忽略转子绕组的损耗 （即令 pCo2 = 0）， 则以转差频率 f2 = Sf1 注入到转子中的

电功率为

Pr ≈SPelm =
ω1 - ωr

ω1
Pelm （14-65）

可以用最小速度 ωrmin或最大转差率 Smax来表示速度控制的范围：

Smax =
ω1 - ωrmin

ω1
（14-66）

因此， 注入到绕线转子的最大有功电功率为

Prmax≈SmaxPelm （14-67）
当速度控制范围为 20% 时， Smax = 0. 2， 因此， 处理转子注入功率 Prmax所需的 PEC

应按 Smax来确定额定容量， 大约是电动机额定功率的 20% ～ 30% 。
通常， 由于转子转差频率 f2max = Smax f1 低， 因此转子所需的电压也低， 这就要求

安装一台升压变压器， 才能与同时也给定子绕组供电的电网交换能量， 如图 14-24
所示。

从原理上讲， Pr 可正可负， 因此 （在电动状态下） 进行次同步运行和超同步运行

都是可行的， 但有一个前提， 就是转子侧的 PEC 必须既能产生正序电压， 又能产生负

序电压， 即
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f1 = f2 +
ωr

2π； f2 = Sf1
>
< 0 （14-68）

图 14-24 次同步和超同步感应电动机串级系统

超同步时， S < 0、 f2 < 0， 此时

转子需要负序电压。 由于电动机是可

逆的， 因此超同步时既可以做电动运

行， 也可以做发电运行， 但前提是转

子侧的 PEC 能够容许双向功率流通

（若转子功率只能经 PEC 流出， 则次

同步只能电动， 超同步只能发电）。
此外， 要次同步、 超同步都能运

行， 还要求 PEC 必须能在 S = 0 的两

侧进行平滑的切换。 当 S = 0 时， 定

子与转子达到同步， f2 = 0， 此时必须往转子注入一个直流电流 （磁动势）。 这种挑战

性的约束， 使得转子侧只能使用直接 AC—AC 变换型的 PEC。
在这种情况下， 适合使用的 PEC 包括周波变换器、 矩阵变换器以及背靠背的两个

电压源 PWM 逆变器。
说明： 所谓的转差能量回收方案虽然简单， 但由于它仅允许单向的转子功率流向

（从电动机转子侧流向电网）， 因此只能工作在次同步电动状态或超同步发电状态。 更

为重要的是， 它的电动机总体功率因数相当低， 因此这里不打算对其作进一步的介绍。
请注意， 次同步和超同步感应电动机串级运行两者都既可以工作在电动状态， 又

可以工作在发电状态， 超同步时转速高于 f1 / p， 次同步时转速低于 f1 / p， 因此在抽水蓄

能电站得到了应用。 在抽水蓄能的应用中， 当工作在电动状态时， 水轮机通常要改变

转向， 作为水泵来运行。 这就是在图 14-24 中需要有电源开关 1、 2 的原因。 此外， 为

了保护转子侧的变频器免受定子侧故障 （短路等） 感应的过电压和过电流的影响， 以

及为了起动的需要， 还在转子端口引入一个可控电阻， 如图 14-24 所示。

14. 8. 2 次同步和超同步运行模式

根据第 8 章式 （8-50） ～ 式 （8-52）， 在定子磁场 （同步） 坐标系中， 感应电机的

方程为

Vs = rs i s +
dλs

dt + jω1λs （14-69）

Vr = rr i r +
dλr

dt + jSω1λr （14-70）

λs = Ls i s + Lm i r ； λr = Lr i r + Lm i s （14-71）

Te = 3
2 pRe（jλs i

∗
s ） = - 3

2 pRe（jλr i
∗
r ） （14-72）

在串级调速中， 转子电路由三相电压 （和电流） 供电， 因此Vr不等于零。
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请注意， 式 （14-69） ～ 式 （14-70） 中的Vr和i r是归算到定子、 并且在同步坐标系

中表示的。 在稳态时， Vr 、 i r是以定子频率 ω1 表示的量， 而在实际电动机中， 它们的

频率是 ω2 = Sω1 。
稳态时 （d / dt = 0）， 式 （14-70） 变为

Vr = rr i r + jSω1λr （14-73）
当转子电流为零时， 对应于理想空载速度 ωr0 ， 因此：

Vr = j（ω1 - ωr0 ）λr （14-74）

在式 （14-69） 中， 令i r = 0、 d / dt = 0， 可得：

Vs = rs i s0 + jω1Ls i s0 ； λr0 = Lm i s0 （14-75）
忽略 rs （ rs = 0）， 得：

λr 0 = λs0 ·
Lm

Ls
=

Vs

jω1

Lm

Ls
（14-76）

将式 （14-76） 代入式 （14-74） 可得：

Vr0 = Vs0 ·S
Lm

Ls
（14-77）

理想空载时， 定子和转子的稳态电压在同步坐标系中都是直流量， 因此式 （14-77）
可以写成：

Vr0 = Vs0
ω1 - ωr0

ω1

 

 
 

 

 
 ·

Lm

Ls
（14-78）

ωr0 = ω1 1 -
Vr0

Vs0
·

Ls

Lm

 

 
 

 

 
 （14-79）

当 Vr0 > 0、 Vs0 > 0 时 （二者之间无相移）， 有 ωr0 < ω1 ， 所以获得的是次同步运行。
相反， 当 Vr0 < 0、 Vs0 > 0 时 （二者反相）， 有 ωr0 > ω1 ， 所以获得的是超同步运行。

另一方面， 对转子电压表达式 （14-73） 乘以 3 / 2i∗
r ， 并提取实部， 可得注入转子

的有功电功率为

Protor = 3
2 Re（Vr i

∗
r ） = 3

2 rr i
2
r - S

ω1

p Te （14-80）

大家知道， ω1Te / p = Pelm 是通过气隙从定子传递到转子的电磁功率 （气隙功率），
所以：

Protor = 3
2 rr i

2
r - SPelm （14-81）

显而易见， 无论是在正的转差率下， 还是在负的转差率下， 即无论是在次同步运

行时， 还是在超同步运行时， 我们都可以使 Pelm > 0 （电动运行） 或使 Pelm < 0 （发电运

行）， 但前提是注入到转子的有功电功率 Protor既能为正， 又能为负。
根据转差频率 ω2 的定义

ω2 = ω1 - ωr = Sω1 （14-82）
可见， 当 S < 0 （即 ωr > ω1 ） 时， ω2 < 0， 即此时的转子相序相对于定子而言为负序。
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同样， 对转子电压表达式 （14-73） 乘以 3 / 2i∗
r ， 但提取虚部， 可得注入转子的无

功电功率为：

Qrotor = 3
2 Im（Vr i

∗
r ） = Sω1

3
2 Im（jλr i

∗
r ） （14-83）

在定子电压表达式 （14-69） 中， 忽略定子电阻和激磁电流， 考虑稳态情况， 利用λr消

除λs （i s = - i r、 λr≈λs - Lsc i s、 Vs = jω1λs）， 再乘以 3 / 2i∗
s ， 可得注入定子的无功功率为

Q1 = 3
2 Im（Vs i

∗
s ） = 3

2 ω1Lsc i
2
s -

Qrotor

S （14-84）

这就是说， 如果往转子注入无功功率， 那么需要往定子注入的无功功率就将减少。
随着转子注入无功的增大， 最后可以使定子获得超前的功率因数 （Q1 < 0）， 当然， 这

需付出转子功率因数滞后的代价。 如果转子侧的 PEC 本身具有通过电容器产生无功

Qrotor的能力， 那么总的功率因数 （包含转子总功率因数以及整个电动机的功率因数这

两层含义） 可以接近于 1 甚至于可以稍微超前。 不过， 由于转子电压相当低， 通过电

容器来产生无功很不现实。
另一方面， 转子侧的 PEC 既可以是电压源型的， 也可以是电流源型的。 但是， 在

进行转子电压控制时， 似乎只有次同步模式下的电动运行才是稳定的， 只有超同步模

式下的发电运行才是稳定的。 而在进行转子电流控制时， 次同步下和超同步下的电动

机运行和发电运行都是稳定的[11] 。

14. 8. 3 次同步和超同步感应电动机串级控制

次同步和超同步感应电动机串级传动的电路结构如图 14-24 所示。 该控制系统表

面上涉及速度控制， 但实质上最终涉及的则是电动运行时定子无功的控制以及发电运

行时定子有功和无功的控制。
由于电磁功率 Pelm是从固定的定子频率获得的， 因此电磁转矩 Te 为

Te =
Pelm

ω1
p （14-85）

不过转矩也可以用定子磁通来估算：

Te = 3
2 pRe（jλs i

∗
s ） = 3

2 pλs isT （14-86）

可以针对定子定义一个无功转矩：

TQ1
=
Q1

ω1
（14-87）

TQ1
= 3

2 Im（jλs i
∗
s ） = 3

2 λs isQ （14-88）

（ i s） ref = isT - jisQ （14-89）
由于 f1 （或 ω1 ） 的数值相当大， 因此可以利用电压模型来估算定子磁通：

λs = ∫（Vs - rs i s）dt + λs0 （14-90）
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λs≈（Vs - rs i s）
Tc

1 + sTc
+ λs0 （14-91）

从原理上讲， 应该通过控制系统来重现参考定子电流 （ i s ） ref ， 但实际上我们需要

控制的却是转子电流 （ i r ） ref ：

（ i r ） ref = - （ i s） ref - j I μ = - isT - j（ I μ - isQ） （14-92）

式中， I μ是最大磁化电流， 只有在近似的情况下才有：

I μ =
λs

Ls
（14-93）

（ i r ） ref仍是定子坐标系中的量， 必须将其转换到转子坐标系中：

（ i r ）
r
ref = e - j（θer - ω1t） （ i r ） ref （14-94）

因此， 需要有转子位置传感器。 一旦已知了参考转子电流， 就可以在转子侧的

PEC 中使用交流电流 PWM 控制器， 来产生转差频率为 Sω1 的正弦波电流。
注意： 以上考虑的是经测量获得转子位置角 θer和转子速度的情况， 实际上也可以

由估算得到， 从而实现无运动传感器传动。
图 14-25 给出的感应电动机串级调速控制系统框图， 综合了上面介绍的具有电动

和发电两种选项的控制器的功能， 并采用独立的定子转矩控制和无功 （转矩） 控制。
发电运行时， 必须输入定子的有功指令， 但由于 ω1 = 常数， 参考转矩 T∗

e 可以计

算得到， 因此， 电动运行和发电运行的控制是类似的。 再生制动只在传动控制模式

（电动模式） 时进行考虑。
定子的参考无功 Q∗

1 被转换成参考无功转矩 T∗
Q 来处理。 实际上， 当定子磁通 λs

恒定时， 定子电流中的有功 （转矩） 分量 isT和无功分量 isQ分别与 Pelm和 Q1 成比例。
该控制系统需要使用转子位置传感器 （例如旋转变压器）， 若要进行无传感器控

制， 则需要使用转子位置观测器。
在起动时， 由于会出现高电压和大电流， 因此必须将转子 PEC 从转子上分开。 请记住

该 PEC 的设计定额仅为电动机全功率 （及电压） 的 20% ～ 30% 。 另外， 该传动系统也可以

采用定子短路、 由转子侧供电的方式来起动。 然后， 再断开定子， 通过 （在设计的转差速度

范围内的） 调速， 可以很快达到自同步的条件。 实现自同步以后， 就可以加负载。
参考文献 [4] 表明， 定子中的电流故障 （短路故障） 会在转子中产生过电压。 定子电

压的变动会在转子中感应过电流。 在所有这些情况下， 都可以连上起动电阻来进行保护。
对于有限调速范围的电动和发电应用来讲， 次同步和超同步感应电动机串级调速

可以说是一种相当普遍 （通用） 的解决方法。 除了各种容量 （原理上讲可高达单机

400MW） 的抽水蓄能电站这类显而易见的应用之外， 有一些工厂设备采用这种传动也

具有明显的性价比优势。
图 14-26 所示为日本大川池抽水蓄能电站的一台单机 400MW 的矢量控制双馈感应

电动机在电动模式下的瞬态特性曲线[14] 。 可见， 其不仅平稳地穿越了传统的同步速度

693 现代电气传动



图 14-25 基于次同步和超同步感应电动机串级调速原理的

固定定子频率电动—发电控制

图 14-26 单机 400MW 的双馈感应电动机在电动模式下平稳地

穿越传统的同步速度时的瞬态响应曲线
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（n1 = f1 / p）， 而且具有很快的有功 （转矩） 响应， 无功变动则较小。 这个特别的例子

显然是迄今为止容量最大的电动机传动的应用实例。

14. 9 小结

① 高功率意味着功率等级超出了 IGBT PWM 变频器所能达到的功率极限。 这个极

限每年都在提高， 2005 年的时候大约为 6MW。
② GTO （门极关断晶闸管） 和晶闸管是大功率工业传动中使用的标准可控硅整流

器件。 但是 IGCT （集成门极换流晶闸管） 正在迎头赶上。
③ 典型的大功率变换器既可以是电压源型的， 也可以是电流源型的。
④ 用于高速场合的三电平 GTO （或 IGCT） 2 级 PWM 交—交电压源变频器以及用

于低速场合的周波变换器是电流控制的电压源型变频器的典型代表， 用于无阻尼笼的

同步电机传动。
⑤ 相移 （相控） 整流器—电流源逆变器 （ CSI） 是电流源型的变频器， 用于有阻

尼笼的同步电动机传动。
⑥ 单位功率因数的矢量电流控制又分为间接控制和直接控制两种版本， 用于电压

源型的交—交变频器—同步电动机传动中， 以对其电流进行控制。
⑦ 在高速下， 可以加入电动势补偿或电压解耦器， 以获得更好的响应。
⑧ 直接转矩和磁通控制 （DTFC） 可用于电压源交—交 PEC—同步电动机传动中，

以实现更简单、 更鲁棒的系统。
⑨ 就相延整流器—电流源逆变器 （ CSI） —同步电动机传动而言， 尽管其中的

同步电动机工作在超前功率因数下， CSI 是负载 （ 电动势） 换相的， 但由于整流

器的原因， 低速下网侧的输入功率因数很低。 矢量电流控制、 DTFC 控制都适合于

这类传动系统的控制。 有一些方法可用于改善其网侧输入功率因数， 降低网侧电

流谐波。
⑩ 对于有限调速范围 （ ± （20% ～ 30% ）） 的应用， 采用转子侧配 PEC 的绕线型

感应电动机， PEC 再通过升压变压器连接到电网， 进行串级调速。
⑪⑪⑪ 次同步和超同步感应电动机串级系统适合于有限调速范围的控制 （20% ～

30% ）， 它除了需要在转子侧配置升压变压器和交—交变频器外， 还需要配起动和保护

电阻器。
⑪⑪⑫ 利用周波变换器或矩阵变换器作为转子侧 PEC， 可以使系统在次同步和超同步

两种速度 （既可高于、 也可低于由定子频率 ω1 确定的传统同步速度） 下都能实现电动

运行和发电运行。
⑪⑪⑬ 尽管转子侧的变频器可以处理双向的无功功率流动， 但系统的总体功率因数一

般略有滞后 （除非在直流母线上添加较大的滤波电容器）。
⑪⑪⑭ 这类系统使用矢量电流控制或 DTFC 控制来获得快速、 精确、 高鲁棒性的速度

（功率） 控制效果。
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⑪⑪⑮ 人们还提出了定子采用两套绕组， 转子采用恰当极数组合的单一短路绕组 （或

称嵌套绕组） 或各向异性的转子磁路结构， 仅对定子的一套绕组进行变频器供电的方

案， 用于中等功率水平的应用， 但仍然处于试验阶段[12，13] 。

14. 10 习题

14. 1 单位功率因数同步电动机传动： 一台非凸极大型同步电动机， 由一台三电

平 PWM 电压源逆变器供电， ωr = 376. 7rad / s， p = 2， 线电压有效值为 VL = 4. 6kV。 电

动机的额定相电流有效值为 In = 1000A， 同步电感标幺值为 ld = lq = 0. 75。 传动系统工

作于单位功率因数， 定子绕组星形联结， 漏感 lsl = 0. 17。 忽略定子电阻， 请确定：
（1） 定子磁通空间矢量的幅值；
（2） 当 d- q 轴磁通角 δ = 30°且有额定电流时， 求电流的 id、 iq 分量；
（3） 求场电流 iF 和对应的转矩 Te。
14. 2 一套感应电动机串级调速传动系统， 设计的速度控制范围为同步速度上下

的 ± 20% 。 已知 Lm / Ls = 0. 93， 定子星形联结， 线电压有效值 Vsn = 5kV， Isn = 1000A，
Lsc = 0. 05Vsn / （ isnω1 ）； ω1 = 2π × 60 rad / s。 请确定：

（1） 空载且 ωr0 = （1 ± 0. 2） ω1 时， 同步坐标系中转子电压 Vr0的数值和符号；
（2） 在 ωr = 0. 8ω1 （S = 0. 2） 时， 为了使定子侧为单位功率因数， 需要往转子侧

注入的无功功率大小；
（3） 确定转子侧的周波变换器以及升压变压器的定额。

14. 11 参考文献
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第 15 章 发电机的控制

15. 1 引言

除了太阳能电池发电之外， 几乎所有的电能都是由原动机驱动的发电机生产出

来的。
原动机产生机械能的方式很多， 可以从水能和风能中提取机械能， 也可以通过在

锅炉中燃烧油、 煤等燃料 （或利用核能） 来产生高温蒸汽， 然后再从蒸汽的热能中提

取机械能， 也可以通过在内燃机、 燃气轮机中燃烧汽油或其他燃料， 然后从燃气的热

能中提取机械能。
原动机有风机、 水轮机、 汽轮机、 燃气轮机以及内燃机等许多种， 标准的电能生

产方式是使用汽轮机来发电， 用速度调节器来控制燃料输入的速率， 以使汽轮机的速

度几乎保持为恒定。
在标准的电力系统中， 使用同步发电机发电， 单机容量最高可达 1400MVA。 通过

对转子上的直流励磁电流进行控制， 可以使同步发电机发出可控的恒定电压， 而通过

对原动机速度的控制， 则可以使同步发电机输出恒定的频率 （ fn = nnp）。
通过同步发电机的并联， 已经出现了区域性的、 全国性的以及全洲性的电力系统。
在旋转发电机储备容量的规模可调的刚性电力系统中， 同步发电机的频率 （有功）

和电压 （无功） 之间几乎解耦的 （耦合相当弱） 的控制方式工作得很好。
新近兴起来的电力市场导致了发电、 输电、 配电相分离的趋势。 此外， 电能生产

的分散性正在增加， 这带来了更为分散的电力系统， 出现了分布式的电力系统。
每日发电的峰值尽可能接近电能消耗量的发展趋势， 导致了单机容量较小但输出

功率可调的发电机组的出现。
越来越严格的环保标准则要求大力发展可再生能源发电系统。 风力发电 （单机已

高达 4MW） 和水力发电 （单机已高达 770MW） 是对环境影响较小的典型的可再生能

源发电方式。
在分布式电力系统中， 人们提出了采用超高速的燃气轮机—发电机组 （在 15000r / min

时单机容量高达 3MVA， 在 70000r / min 时单机容量高达 100kVA） 来同时生产热和电的

产能模式 （热—电联产）。 小公司、 村庄或城镇的片区可以从这类高效率的分散式产能

方案中得益。
自治发电机机组， 主要由燃气轮机或内燃机驱动， 甚至于由小型水轮机或风机驱

动， 其单机容量可达数百 kW， 常用在电信、 医院、 银行等场合， 作为应急电源或备用

电源。



最后， 在标准的内燃机汽车中， 以及新近发展起来的混合动力汽车 （ HEV） 中，
为了获得更好的舒适度和更高的里程数 / 单位油耗， 车辆所使用的电能越来越多。 HEV
中的动力电机的功率高达 100kW 甚至更高， 既要能在电动机状态下工作， 提供辅助的

驱动力， 又要能在发电机状态下工作， 供电池充电和提供刹车能力。
在电力系统中， 大功率和中等功率的同步发电机的控制所涉及的是电压 （无功）

的控制， 而频率 （速度） 和有功的控制则是通过原动机的机械调速器来进行的。
在未来的分布式电力系统中， 如果允许发电机变速的话， 应该可以实现更快速的

有功和电压的控制。
调速发电机意味着利用 PEC 作为发电机和电网之间的接口， 来产生恒定的电压和

频率。
风力发电机和小型水轮发电机是典型的代表， 它们几乎必须采用变速控制。
一种调速发电方案是， 采用全定额的 （100% 额定功率的） PEC， 配以电励磁或永

磁体励磁的同步发电机， 或配以笼型转子的异步发电机， 功率可高达 4 ～ 10MW。
另一种调速发电方案是， 采用部分定额 （20% ～ 30% 额定功率） 的 PEC， 配以绕

线转子异步发电机， PEC 连接在转子上。 这种方案已经被成功用于抽水蓄能发电， 可

在高达 400MVA 的容量下提供有限的调速范围 （在额定速度的周围约 ± （5% ～ 20% ）
的范围）。

全定额的 PEC 配开关磁阻发电机的调速发电方案， 则被认为可以在航空 （高达

250kW） 和 HEV （高达 100kW） 等方面发挥作用。
此外， 全定额的 PEC 配永磁无刷发电机 / 电动机的方案， 已经在混合动力汽车和电

动车中用作起动机—发电机， 功率可高达 100kW 甚至更高。
接下来我们将集中介绍发电机的几种基本控制， 并建议有兴趣的读者去阅读参考

文献 [1]， 学习其中的相关内容。
以下将要介绍的主要内容有：
① 连接到电力系统的同步发电机的恒频 （有功） 控制和电压 （无功） 控制；
② 有限调速范围的绕线转子异步发电机的控制；
③ 调速永磁同步发电机的全功率 PEC 控制；
④ 调速笼型转子异步发电机的全功率 PEC 控制；
⑤ 汽车爪极交流发电机的控制；
⑥ HEV 上的永磁体内埋式转子同步起动器—交流发电机的控制；
⑦ 调速运行的开关磁阻发电机的输出控制。

15. 2 电力系统中同步发电机的控制

交流电力系统运行良好的表现是频率和电压几乎保持为恒定， 因为在这种情况下，
当其所带的有功和无功负载发生改变时， 只需对原动机进行有限和可控的调节就可

以了。
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有功潮流跟发电机 （原动机） 的速度控制有关， 通过调节原动机燃料的流量， 可

以控制发电机的速度在几个百分点的范围内变动。
另一方面， 无功潮流跟发电机端电压的控制有关， 通过调节转子励磁绕组的直流

电流， 可以控制发电机的端电压在几个百分点的范围内变化。
当出现过大的电力负载时， 速度 （频率） 有可能崩溃。 同样， 过大的无功负载可

能导致电压崩溃。
当一台同步发电机 （SG） 单独带负载时 （例如多台发电机组中的单台工作时），

或者当其为电网中容量最大的机组时， 应当对其进行恒速控制 （同步速度控制）。
相反， 当一台同步发电机运行在一个大电网中时， 负载的功率是由许多同步发电

机共同分担的。 在这种情况下， 必须控制发电机使之具有 转速降 （speed droop） 特性。
在进行电压控制时， 则必须要求具有 电压降 （voltage droop） 的特性， 或者提供在

SG 之间进行无功分配的机制。
自动发电量控制 （AGC） 在同步发电机之间进行发电量的分配， 而自动无功控制

（AQC） 则在这些同步发电机之间进行无功贡献的分配。
由于在 P （有功） 和 Q （无功） 的控制之间存在某种程度的耦合， 特别是在弱电

力系统的情况下， 为了对此进行解耦， 需要增加电力系统稳定器 （PSS）。
在图 15-1 所示的一般化同步发电机控制系统中， 可以看到以上提及的所有控制

原理。

图 15-1 一般化的同步发电机控制系统

调速器及其控制器以及频率 （转速） —功率降曲线用于控制速度， 从而产生所需

的有功功率 P∗ 。
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转速降曲线可以是上升的或下降的， 以降低或增大相应发电机的发电功率份额。
在发电机侧， 电压控制器和限幅器作用在电压误差 Vc

∗ - Vc 以及 PSS 的输出上。
图中还有一个电压负载补偿器。 对大型电力系统中一台同步发电机的整个多层次的控

制系统进行全面介绍的任务已经超出了本书的范围， 请有兴趣的读者参阅参考文

献 [1]的第 2 章。
以下的介绍将主要集中在同步发电机的励磁机以及自动电压调节器 （AVR） 上。

15. 2. 1 同步发电机的励磁机

励磁机是一个电源， 它给同步发电机的场绕组提供可控的供电， 以使同步发电机

的端电压在所设计的有功和无功负载变化范围内获得满意的控制。
在如今的同步发电机制造中， 主要有两种类型的励磁机：
① 交流无刷励磁机；
② 静止励磁机。

15. 2. 2 交流无刷励磁机

图 15-2 所示为标准的交流无刷励磁机， 它是一个内外调换的小型同步发电机 （即

旋转电枢式同步发电机）， 容量约为 SG 的额定容量的 3% ， 其定子上放置直流磁场绕

组， 转子上放置三相电枢绕组以及直接给 SG 的场绕组供电的二极管整流器。 定子上的

励磁绕组的直流电流由一个小功率的静止功率变换器 （PEC） 来控制， 以控制 SG 的端

电压。

图 15-2 交流无刷励磁机

显然， SG 和交流无刷励磁机的时间常数以及传递函数嵌入在电压调节器输出的指

令电压 Vcon和 SG 的受控的端电压之间的信号链路上。
由于没有简单的方法来测量 SG 的场电流或场电压中的任何变动， 因此需要使用鲁

棒性特别高的 AVR。
根据有关标准的要求， 场绕组电压 Vf 从 0 上升到 95% 的允许时间额定值限定为几

十个毫秒。 另一方面， 为了使 SG 的端电压对干扰的响应足够快 （快到可接受的程
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度）， 需要迫使励磁电压 Vf 在短时内能上升到高达其额定值 Vfn的 1. 5 ～ 3 倍的水平。
交流无刷励磁机的一个固有优点是对 SG 的故障具有相当好的免疫力。 在图 15-2

中， 如果小功率的静止 PEC 具有备用电源或者由可充电电池供电的话， 那么当 SG 发

生故障而导致端电压显著下降时， 交流无刷励磁机将不受影响而能继续工作。
图 15-3 所示为交流励磁机 （该交流发电机无阻尼笼） 的一个近似模型。

图 15-3 交流励磁发电机的控制结构图

交流励磁发电机的负载体现在 SG 场绕组的励磁电流 I f 上， 该负载电流会在交流励

磁机中产生电枢反应。 由于二极管整流器的功率因数几乎为 1， 因此 I f 对 Vex调节的影

响是十分直接的， 如图 15-3 所示。
在图 15-3 中， SE（Vex） 的引入用以考虑交流励磁机的磁饱和对 Vex上限的影响； TE

是交流励磁发电机的励磁时间常数。
如图 15-4a 所示， 由于二极管整流器引入了附加的电压调节， 因此也需要考虑其

模型。

图 15-4 交流励磁发电机 + 二极管整流器

图 15-4b 示意性地绘制了 Vf （ I f ） 输出特性曲线 （请注意这里的 Vf 与前面图 15-2 中

的 Vf 的差异）， 并给出了代表二极管整流器的非线性结构框图。 可见， Vf （ I f ） 的非线度
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非常高， 它严重依赖二极管的换相重叠时间。 在二极管的换相过程中， 交流励磁机的

电抗 （Xex） 起着主要作用。
可以发现， 交流励磁机有三种主要的运行模式：
模式 1： 2 个二极管导通 （低负载时）

Vf

Vex
≈1 - 1

3
×
I f

Isc
 当

I f

Isc
< 1 - 1

3
时 

 
 

 

 
 （15-1）

其中：

Isc =
Vex × 2
Xex

（15-2）

模式 2： 每个二极管仅在同一桥的另一桥臂的二极管停止导通后才导通 （中等负

载时）：

Vf

Vex
= 3

4 -
I f

Isc

 

 
 

 

 
 

2

 当 1 - 1
3

≤
I f

Isc
≤ 3

4 时 

 
 

 

 
 （15-3）

模式 3： 任何时刻都有 4 个二极管导通：
Vf

Vex
= 3 × 1 -

I f

Isc

 

 
 

 

 
  当

3
4 ≤

I f

Isc
≤1 时 

 
 

 

 
 （15-4）

图 15-4b 中的 Vf （ I f ） 曲线是和式 （15-1） ～ 式 （15-4） 相对应的。

15. 2. 3 静止励磁机

SG 的标准静止励磁机是三相全桥可控整流器 （见第 5 章）， 如图 15-5 所示， 其中

Vex、 Xex分别代表静止励磁机的供电电源 （通常是一台变压器） 的电压和内电抗 （瞬态

电抗）。 静止励磁机安装在地面上， 需要利用电刷和铜质滑环将励磁功率传送到 SG 的

场绕组去。
如第 5 章所述， 可控制整流器的输出电压 V′f 为

V′f =
3 2 × Vex × 3 × cosα

π - 3
π XexI f ； Isc =

Vex × 2
Xex

（15-5）

因此：
Vf

Vex
= cosα - 1

3
×
I f

Isc
； Vf = V′f /

3 6
π （15-6）

当 α = 0 时 （延迟触发角为 0 时）， 式 （15-6） 退化为式 （15-1）， 即变成为二极

管整流器。
以上已经建立了励磁机主要部分的模型， 因此， 还需要自动电压调节器 （ AVR）

的模型， 就可以完成整个励磁系统的模型。
标准的励磁 AVR 系统， 例如 IEEE 1992 AC1A （用于交流无刷励磁机） 和 IEEE

1992 ST1A （用于静止励磁机） 等 AVR 系统， 基本上都是模拟系统， 但我们下面将要

介绍的是一个数字 PID AVR 系统。
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图 15-5
a） 静止励磁机—全控整流器 b） 输出电压波形

c） 电压 / 电流曲线 d） 非线性结构图

15. 2. 4 数字 PID AVR 系统

对交流励磁机的模型进行简化 （忽略电枢反应）， 将二极管整流器表示为一个增

益， 并使用比例—微分—积分 （PID） 电压调节器来调节励磁电压， 如图 15-6 所示。

图 15-6 SG 的 PID 电压调节器

当采样频率为闭环系统衰减频率的 20 倍以上时， 就可以将数字 PID 控制器当作连

续 PID 系统来设计， 即
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Gc（ s） = KP +
KI

s + sKD （15-7）

式中， KP 为比例增益； KI 为积分增益； KD 为微分增益。
由于励磁机采用一阶模型 （仅有一个时间常数 TE ）， 因此， 在恒速和小偏差的瞬

态情况下， SG 也可以用励磁时间常数为 T′d0的一个一阶系统来建模。
这样一来， 交流励磁机加上 SG 后， 共同呈现出来的就是一个简单的二阶传递函数

G（ s）：

G（ s） =
ldm / [ r f （SE + KE）]

（1 + sT′d0 ）·（1 + sTe）
； Te =

TE

SE + KE
； T′d0 =

ldm + l fl

ωb·r f
（15-8）

式中， ldm是 SG 磁化电感的标幺值； r f 是 SG 场绕组电阻的标幺值； l fl是 SG 场绕组

漏电感的标幺值； ωb 是 SG 的额定角频率。
加入 PID 控制器之后， 该闭环系统的特征方程为

G（ s）·Gc（ s） + 1 = 0 （15-9）
为简单起见， 下面考虑 ldm / [ r f （SE + KE）] = 1 的情况。
将式 （15-7）、 式 （15-8） 代入式 （15-9）， 可得：

KDs
2 + KPs + KI = - s（1 + sT′d0 ）（1 + sTe） （15-10）

由于针对二阶系统进行设计更为有利， 所以先选定一个左半平面的负极点 s3 = c。
另外两个极点则选为共轭复数： s1，2 = a ± jb。

可以使用超调量、 调节时间等约束或其他的极点配置方法来求式 （15-10） 中其余

的两个未知数 s1，2 ， 从而求得控制器的增益 KP、 KI 、 KD。
PID 控制器的增益带来了两个零点， 这有可能对瞬态响应产生不利的影响， 因此

还需用试探法确定 KP、 KI 、 KD 的最终数值。
作为一个例子， 取 T′d0 = 1. 5s， Te = 0. 3s， f1 = 60Hz， 调节时间 = 1. 5s， 超调量 =

10% ， 可以得到模拟 PID 控制器的一组比较满意的增益： KP = 39. 3， KI = 76. 5，
KD = 5. 4[3] 。    

可以利用以下的梯形积分公式 （一阶向后差分法、 双线性变换法二者的混合应

用）， 将上面的连续 PID 控制器转换成离散形式：

s→1 - z - 1

T ； 1
s → T

2 × 1 + z - 1

1 - z - 1 （15-11）

式中， z - 1为单位延迟。 这样， 就得到了 PID 控制器的离散传递函数 Gc （ z）：

Gc（ z） = KPD +
KID

1 - z - 1 + KDD（1 - z - 1 ）[ ]·KAA =
ΔVF（ z）
ΔVI （ z）

（15-12）

式中， KPD = KP - KI （T / 2）， KID = KIT， KDD = KD / T； KAA是新结合进去的一个增益

（对应图 15-6 中的 KA）。
利用 z 变换的性质 z - 1X（ k） = X（ k - 1）， 可以得到 PID 电压控制器 （不包括增益

KAA时） 的输出 ΔF（k） 的离散形式为

ΔF（k） = ΔF（k - 1） + （KPD + KID + KDD）ΔVI （k）
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- （KPD + 2KDD）ΔVI （k - 1） + KDDΔVI（k - 2） （15-13）
式中， ΔVI 为 SG 的电压误差， 如图 15-7 的 ΔVgen所示。
一台 75kVA、 208V、 功率因数为 0. 8 （ 滞后） 的 SG， T = 12. 5ms， KPD = 777，

KID = 19， KDD = 8640， KAA = 7. 00， 带 50kVAR 的感性无功负载， 其加载负载和甩负载

时的电压响应如图 15-7a 所示。 阶跃参考电压时的电压响应 （上升和下降） 如图 15-7b
所示。

图 15-7 采用 PID AVR 的 SG 的电压响应

可见， 在严重的无功冲击下， 电压响应的稳定是显而易见的。
注意： 以上的 PID 电压调节器仅是 AVR 的一个例子， 人们已经提出了许多其他鲁

棒性更高的方案。 其中， 基于滑模以及模糊逻辑的方案显得更为突出和实用。

15. 3 有限调速范围的绕线转子感应发电机的控制

第 14 章介绍了绕线转子感应电动机 （ WRIM） 有限调速范围的大功率传动应用。
第 14 章介绍的 WRIM 稳态定、 转子有功平衡关系在 WRIG 中仍然成立：

Ps≈ - pCos + Pelm； Pelm =
Teω1

p （15-14）

Pr ≈ - pCor - SPelm； S =
ω1 - ωr

ωr
（15-15）

式中， pCos、 pCor分别为定、 转子绕组的损耗。
若 Ps 或 Pr 为正， 则意味着相应的一侧向电网发出 （输出） 电功率； S 为转差率，

次同步运行时 （ωr < ω1 时） 为正， 超同步运行时 （ωr > ω1 时） 为负。
Pelm是电磁功率， 在发电运行模式时为正。 转矩 Te 也是在发电模式时为正 （ω1 =

2πf1 ， f1 为定子频率， p 为极对数）。
对于次同步运行的发电模式， Ps > 0、 Pr < 0； 对于超同步运行的发电模式， 则有

Ps > 0、 Pr > 0， 如图 15-8 所示。
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图 15-8 WRIG 的功率平衡

a） 次同步发电模式 b） 超同步发电模式

为了清楚明了起见， 图 15-8 中忽略了铁耗和机械损耗。
需要注意的是， 定子功率 Ps 的频率为 f1 ， 而转子电功率 Pr 的频率是 f2 = Sf1 ， 通常

有 f2 < 0. 2f1 。
另外， f1 = 常数， f2 则是随速度变化的：

f1 = f2 + np （n 为速度，r / s） （15-16）
在超同步运行时， n > f1 / p、 f2 < 0， 这意味着通过静止 PEC 供电的转子相绕组的相

序从 abc 变成了 acb。
在超同步运行时， 例如当 Smax = - 0. 25 时， 发电时的 Pr > 0， 若忽略铜耗， 则

WRIG 的发电总功率为：
Pmax = Pelm + Smax ·Pelm （15-17）

由于 WRIG 是针对 Pelm和同步速度 n1 = f1 / p 进行电磁设计的， 但它却运行在较高的

速度 nmax = n（1 + Smax ） 下， 通过转子产生了额外的电功率 Pr = Smax Pelm。 这被看成

是 WRIG 的一个显著的成本优势。
WRIG 的无功潮流跟转差率的符号无关， 我们既可以从转子侧 （通过静止 PEC）

对电机励磁、 也可以从定子侧对电机励磁。 另外， 如果转子侧的静止 PEC 能够提供无

功的话， 那么让电机工作在由定子或转子发出无功的状态也是简单易行的。 很幸运的

是， 在定子上产生无功 Qs （频率为 f1 ） 与所需消耗的转子无功 Qr （频率为 f2 ） 之间的

比值为

Qr

Qs
=
f2

f1
= S （15-18）

这是因为磁场能是守恒的， 只跟电流大小有关， 而与频率高低 （电压大小） 无关。
为了限制转子侧静止 PEC 的成本， WRIG 一般运行在定子侧为单位功率因数的最

佳状态下。 在此种情况下， 为了给转子提供无功功率来给电机励磁， 转子侧的静止

PEC 需要增加的电流不会超过 Smax Pelm所对应的有功电流的 10% ～ 15% 。
在这种场合使用的典型的静止 PEC 有：
① 背靠背的电压源两电平 （或多电平） PWM 变频器；
② 周波变换器；
③ 矩阵变换器。
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如图 15-9 所示， 以上所列的 PEC 都可以提供四象限运行， 但是， 只有背靠背的

PWM 变频器以及矩阵变换器才有足够的转子侧频率范围， 才能实现抽水蓄能一类的应

用所需的起动方法， 即将电机的定子侧短路， 在转子侧供电， 把电机当作电动机来

起动。

图 15-9 用于 WRIG 转子的双向背靠背 PWM 变频器

图 15-9 中的两个变换器实际上是一样的， 就是交流传动中使用的典型的两电平

（或多电平） 的电压源 PWM 逆变器 / 整流器。
在图 15-9 中， 电源侧配有滤波电感 L f ， 但没有使用电压匹配变压器而是直接连接

电源。 去掉电压匹配变压器是可行的， 这只需将 WRIG 设计好， 使最大转差率 Smax

时的转子电压 Vrmax近似等于恒定的定子电压 Vs 即可， 即

Vrmax≈Vs （15-19）
由于定子电动势 Es、 转子电动势 Er （当 S = Smax时为 Ermax） 之间满足以下的关系：

SmaxEs

WrKWr

WsKWs
= Ermax = Vrmax （15-20）

式中， Ws、 Wr 分别是定、 转子每条电流支路的线圈匝数； KWs、 KWr是对应的绕组

因数。 可见， 满足式 （15-19） 时， Smax WrKWr / （WsKWs） 应等于 1。 例如， 若 Smax =
0. 25， 且绕组因数相同 （KWs = KWr ）， 则应取Wr / Ws = 4 / 1。 此时， 相应的转子额定电流

Ir 将降低为定子额定电流 Is 的 1 / 4 （≅Ir / Is）。

15. 3. 1 WRIG 的空间相量模型

由于 WRIG 是典型的感应电机， 因此， 第 8 章建立的感应电机的空间相量模型在

此仍然成立：

I sRs + Vs = -
dλs

dt - jωbλs； λs = LslI s + LmI m； I m = I s + I r

I rRr + Vr = -
dλr

dt - j（ωb - ωr ）λr ； λr = LrlI r + LmI m （15-21）

电磁转矩 Te （发电状态时 Te > 0） 为

Te = 3
2 p × Im（λsI

∗
s ） = 3

2 p（λdIq - λqId） （15-22）

令 d / dt = s， 则式 （15-21） 变为
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（Rs + （ s + jωb）Lsl ）·I s + Vs = - Lmts（ I s + I r ） - jωbLm（ I s + I r ）

（Rr + （ s + j（ωb - ωr ））Lrl ）·I r + Vr = - Lmts（ I s + I r ） - j（ωb - ωr ）Lm（ I s + I r ）
（15-23）

式中， Lmt是瞬态磁化电感， Lm 是稳态磁化电感， 由于存在磁饱和， 因此二者都跟

磁化电流 Im 有关。
根据式 （15-23）， 可以得到图 15-10 所示的等效电路。

图 15-10 WRIG 的空间相量等效电路

参考坐标系的速度 ωb 可以自由选择，
但是根据应用的不同， 常选用的坐标系可

以是定子坐标系 （ωb = 0）、 转子坐标系

（ωb = ωr ） 或同步坐标系 （ωbωs = ω1 ）。
稳态时， s → j（ω1 - ωb ）， 其中 ω1 是

实际的定子变量 （定子电流、 电压） 的

频率。
根据第 8 章， 可以再加上跟空间相量分量无关的定、 转子零轴分量的电压方程：

Is0Rs + Vs0 ≈ - Lsl

dIs0

dt

Ir0Rr + Vr0 ≈ - Lrl

dIr0

dt （15-24）

注意： 在以上的所有方程中， 转子变量都是归算到定子侧的。
稳态时， 对称情况下的定、 转子电压在各自的相坐标系中的方程为

Vabc（ t） = Vs × 2 × cos[ω1 t - （ i - 1） × 2π
3 ]

Var br cr （ t） = Vr × 2 × cos （ω1 - ωr ） t + γv - （ i - 1） × 2π
3[ ] （15-25）

同样针对稳态情况， 令式 （15-23） 中的 s→ j（ω1 - ωb）， 可以画出简化的相量图。
当 WRIG 次同步运行、 且定子为单位功率因数时， 相应的简化相量图如图 15-11 所示。

关于图 15-11 的几点说明：
① 由于定子的功率因数为 1， 因此电机的励磁来自转子， 所以转子磁通幅值 λr 大

于定子磁通幅值 λs；
② 此外， 转子功率因数角 φ2 在 180° ～ 270°之间， 以提供负值的 （吸收） 有功功

率和无功功率；

③ 在零转差率时 （传统的同步速度 ω1 = ωr ）， 相量图仍然成立， 但此时Vr = I rRr ，
转子磁通 λr 在解释电机行为方面不再具有重要作用。

由于 WRIG 的定子电压和频率 （或定子磁通） 是相当恒定的， 因此可以将坐标系

固定在定子电压Vs或定子磁通λs上， 来进行矢量控制。

15. 3. 2 矢量控制的原理

让坐标系沿定子磁通λs取向， 即：
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图 15-11 次同步运行 （ω1 - ωb > 0） 且定子单位功率因数时，

WRIG 的稳态相量图

λs = λs = λd； λq = 0；
dλq

dt = 0 （15-26）

在 d- q 轴坐标系中， 当 λs 近似为常数、 Rs 近似为 0 时， 定子方程式 （15-21 ）
变为

Vd = 0； λq = LsIq + LmIqr = 0
Vq = - ω1λd； λd = LsId + LmIdr （15-27）

因此， 定子的有功 Ps、 无功 Qs 分别为

Ps = 3
2 （VdId + VqIq） = 3

2 VqIq≈ 3
2 ω1λd

LmIqr

Ls

Qs = 3
2 （VdIq - VqId） = 3

2 ω1λdId = 3
2 ω1

λd

Ls
（λd - LmIdr ） （15-28）

显然， 在定子磁通幅值 λd 恒定的情况下， 可以通过控制转子 q 轴电流 Iqr来控制定

子的有功 Ps， 通过控制转子 d 轴电流 Idr来控制定子无功 Qs。 这实际上就是电流矢量控

制的原理。
在前述条件下， 转子的稳态电压方程变得很简单， 即：

Vdr = - RrIdr + LscSω1 Iqr （15-29）

Vqr = - RrIqr - Sω1
Lm

Ls
λd + LscIdr

 

 
 

 

 
 （15-30）

式 （15-29） ～ 式（15-30） 表示的是电压的解耦条件， 这为进行混合的电压 / 电流矢

量控制铺平了道路。
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15. 3. 3 电动机侧变换器的矢量控制

根据式 （15-28） ～ 式 （15-30）， 可以很直接地得到混合的电压 / 电流矢量控制方

案， 如图 15-12 所示， 其中还添加了有功 Ps 和无功 Qs 的控制器， θs 是定子磁通相对于

定子 a 相轴线的位置电角度， θer则是转子 ar 相轴线相对于定子 a 相轴向的位置电角度。

图 15-12 WRIG 侧变换器的 Ps 、 Qs 矢量控制

需进行双 Park 变换， 先将转子电流变换到定子磁通坐标系中， 再将转子电压参考

值 V∗
dr 、 V∗

qr 转换到转子坐标系上。
显然， 必须测量定子电压、 定子电流和转子电流。 然后可以直接构建出以下的定

子磁通估算器：

λs = λs0 - ∫（Vs + RsIs）·dt （15-31）

要小心对待这个积分器产生的偏移。 可以用一阶延迟环节来代替这个积分器， 从

而解决这个问题。 这样， 我们就得到了定子磁通的幅值 λs = λd 以及角度 θs。
转子的位置 θer要么用一个精确且高鲁棒性的编码器来测量得到， 要么通过估算得

到以供无运动传感器控制之用。
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15. 3. 4 转子位置的估算

为了估算转子位置 θer ， 应首先研究清楚转子轴线位置角 θer 、 定子磁通位置角 θs 以

及转子电流矢量三者之间的关系， 如图 15-13 所示。

图 15-13 转子电流矢量I r的位置

让我们考虑电机 （转子开路的） 磁化曲线已知的情况， 譬如说为 Ims （λs ）， 并从某

个给定的 （定子） 磁化电流 Ims开始分析。
显然， 根据图 15-13 可得 Ims的 αβ 分量为

Imsα = Imscosθs

Imsβ = Imssinθs

（15-32）

那么， 在定子坐标系中， 利用磁通 λs 与定、 转子电流的关系 λs = Ls I ms = Ls I s + Lm I r

（请注意 Im 和 Ims的差别， Ims表示当定子绕组交链的总磁通 λs 全由定子电流产生时所需

的电流， 即空载磁化曲线上查得的电流， 而 Im 是产生气隙合成磁通所需的励磁电流），
可推得转子电流分量为

Irα = （ Imsα - Isα）
Ls

Lm
； Isα = Ia

Irβ = （ Imsβ - Isβ）
Ls

Lm
； Isβ = 1

3
× （2Ib + Ia）

Ir = I2
rα + I2

rβ

cosδ1 =
Irα

Ir
， sinδ1 =

Irβ

Ir

（15-33）

然而， 实际的转子电流是在转子坐标系中测得的， 设各分量为 Irαr 、 Irβr （归算到定

子绕组匝数）， 它们满足以下关系：

cosδ2 =
Irαr

Ir
， sinδ2 =

Irβr

Ir

Irαr = Iar ； Irβr = 1
3

× （2Ibr + Iar ）
（15-34）

由于 θ̂er = δ1 - δ2 ， 因此，
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sinθ̂er = sin（δ1 - δ2 ） = sinδ1 cosδ2 - cosδ1 sinδ2 =
IrβIrαr - IrαIrβr

I2
r

cosθ̂er = cos（δ1 - δ2 ） =
IrαIrαr + IrβIrβr

I2
r

（15-35）

当已知 cosθ̂er 和 sinθ̂er时， 就可以用下式并结合数字滤波方法来获得转子的速度 ω̂r ：

dθ̂er

dt = ω̂r = - sinθ̂er
d
dt （cosθ̂er ） + cosθ̂er

d
dt （sinθ̂er ） （15-36）

为了考虑磁饱和的变化 （尤其是在故障中当定子电压和磁通发生显著变化时）， 我

们将使用某个初值 Ims （通常是额定值） 来开始位置的在线计算循环， 然后， 我们将分

两步， 在每次计算循环结束之后， 再对磁化电流重算一次， 记作 I′msα（k）、 I′msβ（k） （即

磁化电流是用前一步的位置信息计算的， 在时间上晚了一步， 但这是可以接受的） [4] ：

I′msα（k） = Isα（k） +
Lm

Ls
I′rα（k）

I′msβ（k） = Isβ（k） +
Lm

Ls
I′rβ（k）

（15-37）

其中：
I′rα（k） = Irαr （k）cosθ̂er （k - 1） - Irβr （k）sinθ̂er （k - 1）

I′rβ（k） = Irβr （k）cosθ̂er （k - 1） + Irαr （k）sinθ̂er （k - 1）
（15-38）

15. 3. 5 电源侧变换器的矢量控制

电源侧的 PWM 变换器如图 15-14 所示， 其中至少有一个 LR 滤波器， 以降低电源

侧的电流谐波。

图 15-14 带 LR 滤波器的电源侧变换器

先列出 LR 滤波器的方程：
Va

Vb

Vc

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

= R
Ias

Ibs

Ics

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

+ L d
dt

Ias

Ibs

Ics

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

+
Vas

Vbs

Vcs

 

 

 
 
 

 

 

 
 
 

（15-39）
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将其转换到 d- q 轴同步坐标系， 并将 d 轴定向在电源电压上 （即 Vd = Vs、 Vq = 0），
那么式 （15-39） 将变成：

Vd = RIds + L
dIds

dt - ω1LIqs + Vds

Vq = RIqs + L
dIqs

dt + ω1LIds + Vqs = 0

 

 

 

 
 

 
 

（15-40）

式中， ω1 是交流供电电压的频率。
忽略电机以及变换器中的所有损耗， 应有：

VdcIdc = 3
2 VdId = Pr ； Vq = 0 （15-41）

当 PWM 的调制深度为 m1 时， 有：

Vd =
m1

2 2
Vdc （15-42）

将式 （15-42） 代入式 （15-41）， 可得：

Idc =
3m1 Id

4 2
（15-43）

在直流母线上有：

C
dVdc

dt = Idc - I′dc =
3m1 Id

4 2
- I′dc （15-44）

显然， 可以通过控制电流 Id 来控制直流母线电压。
转子端口 （与电网交换） 的无功 Qr 为

Qr = 3
2 （VdIq - VqId） = VdIq； Vq = 0 （15-45）

所以， 可以通过控制电流 Iq 来控制转子与电网交换的无功潮流。
再加入以下的电压解耦器：

V′ds = Vd + ω1LIq

V′qs = - ω1LId

（15-46）

就得到了一个混合的电压 / 电流矢量控制系统， 如图 15-15 所示 （见参考文献 [1]
的第 2 部分第 2 章）。

由于该变换器运行在电网侧， 所以要控制直流电压 Vdc保持恒定。 在该矢量控制系

统中， Park 变换需要分两步进行 （由 abc 到 αβ、 再由 αβ 到 d- q）， 并由测得的 Ia、 Ib、
Va、 Vb 来计算 Id、 Iq、 Vd 以及电压矢量角 θe。 参考文献 [5] 对这种矢量控制系统的设

计进行了相当完整的介绍。

15. 3. 6 WRIG 的控制———实例分析

一台风机驱动一台 2. 0MW 的 WRIG， 电机参数如下：
线电压有效值 VSN = 690V， 2p = 4， fN = 50Hz； 标幺值 lm = 3. 658、 lsl = 0. 0634、 lrl =
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图 15-15 电源侧变换器的矢量控制

0. 08466、 rs = 4. 694 × 10 - 3 、 rr = 4. 86 × 10 - 3 ； H = 3. 611s。
考虑最大转差率为 ± 25% ， 为了消除转子电路中的电压匹配变压器， 转子、 定子

绕组匝数比选为 Wr / Ws = 1 / Smax = 4 / 1。
风机用查二维表的方法来模拟， 该表保存了直到上限风速的机械转矩 TM 与风速

U（m / s）及相应的能提取最大功率的发电机速度 （ωr ） 之间的函数关系。
电源侧变换器的控制：
在 z 域中， 取采样时间为 T = 0. 45ms， 利用系统 （指电网） 的传递函数来设计 d- q

轴的电流控制器。 取闭环自然频率为 125Hz， 阻尼系数为 0. 8。 在这些条件下， 可得电

流环的 PI 控制器传递函数为 1. 8 （ z - 0. 9638） / （ z - 1）。
电流控制环要比直流电压 （Vdc） 控制环快得多， 在其基础上设计电压环的传递函

数为 0. 5 （ z - 0. 8943） / （ z - 1）。
发电机侧变换器的控制：
同样， 利用电厂的闭环自然频率和阻尼系数作为约束， 可得 d、 q 轴的 PI 电流控制

器传递函数为 12 （ z - 0. 995） / （ z - 1）。 功率控制环要慢得多， 相应的传递函数为

0. 00009 （ z - 0. 9） / （ z - 1）。
两个变换器都采用空间矢量 PWM 来实现各自的参考交流电压。
利用在 MATLAB / Simulink 中编写的仿真程序 （见本书所附 CD 中的 ex9. mdl） 获得

仿真结果。
仿真条件为在 1. 5s 处， 风速从 7m / s 增加到 11m / s， 然后， 在 6s 处， 有功的参考

值从 0MW 增加的 1. 2MW， 无功则一直保持 0. 3MVAR 恒定不变。
图 15-16a 为转子电流波形， 图 15-16b 为发电机速度。 显然， 电动机在 2. 1s 左右

平稳地穿越了同步速度。
有功和无功的快速瞬态过程如图 15-16c、 d 所示。
同一台 WRIG 在网侧三相短路时的响应曲线如图 15-17 所示。 短路发生在图 15-16e

所示对称的电力线的一半长度处， 短路时的电流存在两个大的峰值， 一个发生在短路
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图 15-16 一台 2MW 的 WRIG 的瞬态响应

a） 转子电流 b） 发电机速度 c） 有功 d） 无功 e） 系统结构

开始时， 另一个发生在短路结束时。
简单地限制电动机侧变换器的电流控制器的输出， 例如将其限制为额定值的
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150% ， 可以降低短路电流的峰值。 这样处理的好处是， 可以让 WRIG 在短路期间继续

连接在电网上， 为短路排除后的电压恢复发挥作用。

图 15-17 网侧三相短路

a） 定子电压 b） 定子电流 c） 转子电流 d） 速度 e） 风机的转矩
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图 15-17 网侧三相短路 （续）
f） 电磁转矩

15. 4 变速电励磁自治同步发电机的控制

直流电励磁同步发电机可以作为自治电源， 运行在恒速恒压下， 作为标准的备用

应急电源或机组来使用， 一般由内燃机驱动。 不过， 这种情况的速度 （频率） 和电压

是独立控制的， 就跟联在电网上运行的控制一样， 要由原动机 （内燃机） 的调速器来

控制电机的速度保持恒定， 由场电流的控制来控制电压为恒定。
由于恒速控制的情况已经在 15. 2 节中介绍过了， 因此下面只简单介绍一下直流电

励磁自治同步发电机的变速控制。
这也分两种主要情况：
① 电池备用和直流输出时的控制 （用作汽车交流发电机）；
② 交流恒压恒频输出时的控制。
以下对这两种情况稍作介绍。

15. 4. 1 汽车交流发电机的控制

传统汽车工业中使用的交流发电机具有单一的爪极结构： Lundell- Rice 结构， 如

图 15-18所示。 该结构的转子采用单个环形线圈， 由滑环和电刷提供直流励磁电流， 来

建立多极气隙磁场 （2p = 10、 12、 14、 16、 18）。 在转子环形线圈的四周， 围绕着一些

实心的铁爪 （称作爪极）， 用以帮助气隙多极磁场的建立。
其定子铁心由均匀开槽的标准旋转电机硅钢片构成， 定子槽内嵌放单层三相绕组，

每极每相的槽数 q = 1。
其转子爪极由实心的铁块构成， 可以起到相当弱的阻尼笼的作用， 不过作为一阶

近似， 可以忽略这种阻尼作用。
其 d- q 轴电抗 Xd 和 Xq 彼此不同 （Xd > Xq）。
爪极交流发电机的用途主要是给电池提供直流电， 电池则作为汽车负载的备用

电源。
因此， 在爪极交流发电机的定子输出端和电池之间要接一个全额功率的二极管整

流器， 此外还要使用一个直流励磁电流控制器。
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图 15-18 Lundell- Rice 汽车交流发电机

a） 横截面图 b） 主视图

励磁绕组由交流发电机的输出端经独立的三个上桥臂二极管整流、 再经一个

DC- DC变换器来供电， 如图 15-19a 所示。

图 15-19 典型的汽车交流发电机控制系统

尽管图 15-19a 所示的交流发电机控制系统是针对汽车应用的， 但实际上这个控制

系统适用于任何给备用电池提供直流电的调速交流发电机控制。
该系统中有一个电压闭环控制器。 在最大的场电流下， 直流输出电流 Idc随着速度

的升高而增大， 如图 15-19b 所示。 当速度稍低于发动机的怠速时， 直流电流 Idc为零。

224 现代电气传动



这是因为此时交流发电机的电动势不足， 二极管整流器的能量流通路无法打开。
由于实心铁块转子爪极的阻尼作用微弱， 因此电机的瞬态电感 L′d、 L′q相当大， 这

使得输出的直流电流对负载功率阶跃增加的响应不是很快。
由于二极管整流器的功率因数几乎为 1， 因此， 在 Ld ≈Lq 时， 爪极交流发电机的

相量图变得十分简单， 如图 15-20 所示。 此时，

I 1Rs + V1 = E1 - jXsI 1 （15-47）

E1 = - jω1XdmI F （15-48）
在第 10 章曾经推导过式 （15-47） ～ 式 （15-48）， 其实它们在这里是十分直接的，

图 15-20 Ld ≈Lq 且采用二极管整流的

爪极交流发电机的简化相量图

因为 E1是电动势， Rs、 Xs 分别是电阻和一个周期

内平均的同步电抗。 I F是从定子侧看到的场电流

的等效相量， 就跟式 （15-47） 一样， 是在定子

坐标系中列写的。
由功率平衡可得：

V1 ≈
VdcIdc + pdiode

3I1 cosφ1
； K i =

Idc

I1
≈3 3

π × cosφ1 （15-49）

随着速度的升高， 给定场电流下的 E1 、 Xs =
ω1Ls 也相应增大， 因此， 电流 I1 （和 Idc） 是有上

限的， 且随速度的上升而向上限靠近。
根据相量图， 当 Rs 接近于 0 时， 电流 I1 近似为

I1 =
E2

1 - V2
1

ω1Ls
（15-50）

在恒定场电流 IF 下有：
E1 = KE（ IF）ω1W1

Xs = Kxω1W
2
1 （15-51）

式中， W1 为每相匝数， ω1 为定子频率。
将式 （15-51） 代入式 （15-50）， 可求得电流 I1 的最大值， 即优化的电流 I1opt 。 相

应的匝数 W1opt和电动势 E1opt为

W1opt =
V1 × 2
Keω1

 或 E1opt = V1 × 2 （15-52）

在电流 I1opt下， 图 15-20 中的 δv = δi = π / 4， XsI1opt = V1 。
显然， W1opt需要随着速度 ω1 的升高而降低， 这样才能保证在速度升高时仍能维持

最大的优化电流。
因此， 为了增大爪极交流发电机在高速时的输出电流， 采用多抽头的定子绕组或

者在较高的电压下运行就成了实用的解决方案。 另一种方案是采用图 15-21 所示的升

压开关模式二极管整流器 （半控整流器）。 以传统的二极管整流直流 14V、 额定功率 Pn

的爪极交流发电机为例， 若采用升压开关模式二极管整流器， 使其运行在高速直流

42V 下， 那么几乎可以输出多达两倍的额定功率[7] 。
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图 15-21 采用开关模式二极管整流器及电压控制器的交流发电机

让汽车交流发电机运行在较高的直流电压下， 不仅输出功率可以翻倍， 而且伴随

着效率的提高， 可使效率从小于 50% 提高到约为 70% [7] 。
对于汽车交流发电机来讲， 在出现甩负载时， 必须提供适当的场电流控制 （保护）

措施， 以便将最大电压限制在直流 80V 以下， 来满足现有的汽车工业标准。 直流 42V
的开关模态整流器方案的甩负载波形如图 15-22 所示， 可见其性能良好， 完全能够满

足上述要求[7] 。

图 15-22 直流 42V 的开关模式二极管整流器在甩负载时的动态电压限幅

可见， 在电动汽车和混合动力汽车的数量不断上升的今天， 采用直流 42V 是必要

的和更为有利的选择， 因为相比现有的直流 14V 的交流发电系统， 工作在直流 42V 的

开关模式整流器系统， 不仅可以输出两倍的额定功率， 效率也更高。
在不断付出努力来改进爪极交流发电机的输出效率的同时， 人们也提出了一些其

他的直流励磁的交流发电机方案， 例如一些具有较小电压调整率的 （Lq 较小、 转子 q

424 现代电气传动



轴上装永磁体的） 交流发电机方案[8] 。

15. 4. 2 交流输出的自治交流变速发电机的控制

自治交流发电机在变速的情况下也可以提供恒压恒频的输出， 如图 15-23 所示。
这需要使用一台全功率的 PWM 逆变器。

图 15-23 带全功率 PWM 变频器的交流变速发电机的控制

在这种场合， 励磁电路的设计及控制应保证交流发电机端电压的幅值 V1 在整个速

度范围内 （即在不同的频率下） 都能保持恒定。
此外， 需要一台标准的全功率二极管整流器 + 一台 PWM 电压源逆变器来为电网或

为自治的 （独立的） 负载提供恒压恒频的交流输出。
这个 PEC 电路方案虽然只允许单向的功率流向， 即功率只能从交流发电机流向电

网或流向负载， 但其成本较为适中， 因为标准的网侧 PWM 逆变器跟一个有源前端

PWM 整流器是类似的， 而电机侧采用二极管整流虽然功率不能双向流动， 但节省了很

大一块成本[9] 。
对于自治负载， 当需要在一定的负载变化范围内控制 V 和 f 恒定时， 可以对网侧

PWM 逆变器进行标准的 V / f 控制。
也可以让一组交流发电机共用单一的直流电压母线， 这样一来， 所有这些发电机

就只需要使用一台 PWM 逆变器。
通过控制各台交流发电机的励磁电流， 可以控制各台发电机分担的功率。

15. 5 笼型转子感应发电机的控制

笼型转子感应发电机 （简称 IG） 的优点是结构坚固、 成本低、 性能相当不错。
在有些应用场合， 例如在风力或水力发电的场合 （单机高达 1 ～ 2MW）， 需要发电

机变速， 以便在风速变化或水头变化时能够跟踪最大可转换的风能或水能。 此外， 在

变速发电中， 发电功率随着发电机的速度增加而增大， 这可以获得更高的系统效率。
这都是可以应用 IG 的地方。

IG 的一个缺点是需要外部的电源来励磁， 并且需要配之以无功的产生， 才能在恒

定的频率下对电压进行控制。
无论是联网运行还是独立运行， 为了进行有功和无功的控制， IG 的定子都必须连
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接在一个双向的 AC- AC 功率变换器上。 若要实现 ± 100% P1 和 Q1 的控制的话， 那么

就需要一个如图 15-24 所示的背靠背的 PWM 电压源变频器。

图 15-24 由背靠背 PWM 变频器连接电网的 IG， 可以实现 ± 100% P1 和 Q1 的控制

双向背靠背 PWM 变频器包括一个网侧变换器和一个 IG 侧变换器。 IG 的网侧变换

器的控制跟第 15. 3 节中介绍的 WRIG 的网侧变换器的控制相同 （ WRIG 的转子是经变

频器连接电网的）。 从本质上讲， 对于运行在电网侧的变换器， 应在电网的电压坐标系

中进行矢量控制， 以便通过控制直流母线的电压来在 d 轴上控制有功潮流、 在 q 轴上

控制无功 Q1 。 但在我们这里， 必须针对 ± 100% 无功的控制来设计直流母线的电容器。
通过这样的处理， IG 对负载的行为就跟同步发电机类似， 将具有较快速的 ± 100% 有

功和无功的控制能力。
无论 IG 做电动运行还是发电运行， IG 侧的变换器都一样地既可以进行矢量控制，

又可以进行直接转矩和磁通控制 （ DTFC）， 这在第 9 章有关感应电动机传动的内容中

已经进行过广泛的讨论。
当 IG 工作在自治负载模式时， 对负载侧的变换器进行矢量控制或进行 V / f 控制都可

以， 控制的目标是实现恒定的输出电压幅值控制 （或电压幅值下垂控制） 以及恒定的输

出频率控制 （欲了解更多细节的读者， 请参阅参考文献 [1] 第2 部第5 章）。 图 15-25 所

图 15-25 IG 运行在发电模式和 1500r / min 的转速下， 进行 100% 有功和

零无功控制时， 网侧的交流电压和电流
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示为一台 10kW 的 IG 在进行 100% 有功和零无功控制时的网侧交流电压和电流的典型

波形， 实验中使用了一台离架的、 专为快速刹车的电气传动系统设计的双向背靠背的

PWM 变频器 （见参考文献 [1] 第 2 部第 5 章）。
为了满足目前严格的谐波含量限制标准， 还需对电流作进一步的滤波。

15. 6 变速永磁同步发电机的控制

永磁同步发电机 （ PMSG） 跟第 10 章介绍的永磁同步电动机 （ PMSM） 一样， 转

子既可以采用永磁体面贴式结构， 也可以采用永磁体嵌入式结构， 气隙既可以是沿径

向的， 也可以是沿轴向的， 定子绕组既可以采用有重叠的绕组 （分布式绕组）， 也可以

采用无重叠的绕组 （节距为 1 的绕组）。
为方便起见， 这里只给出气隙沿径向、 定子采用分布式绕组、 转子永磁体为磁极

面贴式或磁极陷入式的结构， 如图 15-26 所示。

图 15-26 定子单层分布绕组的 PMSG （2p1 = 4、 Nc = 24 槽）
a） 永磁极面贴式转子 b） 永磁极陷入式转子

从本质上讲， 图 15-26 所示的分布式三相绕组具有相电动势的正弦度相当高的特

点。 不过， 由于它用的是单层绕组， 因此三相定子电流的合成磁动势中存在着较大的 5
次、 7 次空间谐波， 这会在转子永磁体中产生显著的涡流损耗。

永磁极面贴式转子的特点是磁路的凸极性为零 （Ld = Lq ）， 但永磁体陷入式转子则

不同， 它的 Ld < Lq， 利用这一特点可实现一种特殊的设计： 在某个特定的速度下， 可

以使得 PMSG 在额定电阻性负载下的额定电压 V1N等于空载电压 E1 ， 即电压变化率为

零， 如图 15-27 所示。
这两种转子结构的相量图 15-27 是基于以下的相量方程绘制出来的：
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I 1Rs + V1 = E1 - jXdI d - jXqI q； I 1 = I d + I q

E1 = - jω1λPM （15-53）

图 15-27 PMSG 在电阻性负载 （或二极管整流器负载） 下的相量图

a） 转子为永磁极面贴式 b） 转子为永磁体陷入式

实际上， PMSG 的 d- q 模型与第 10 章介绍的 PMSM 的模型是相同的， 即

IdRs + Vd = - Ld

dId

dt + ωrλq； λd = LdId + λPM

IqRs + Vq = - Lq

dIq

dt - ωrλd； λq = LqIq （15-54）

Vd = 2
3 Vacos（ - θer ） + Vbcos - θer + 2π
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3 Vasin（ - θer ） + Vbsin - θer + 2π
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 + Vcsin - θer - 2π
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 （15-55）

根据第 10 章， 电磁转矩可写成：

Te = 3
2 p（λdIq - λqId） = 3

2 p（λPM + （Ld - Lq） Id）·Iq （15-56）

由于这个方程是针对发电机列出的， 因此发电运行时的 Te 为正 （Te > 0）， 负的转

矩 （电动运行） 要由负的 Iq 来获得。
作为数学模型， 还应加上运动方程：

J
p ×

dωr

dt = Tmec - Te；
dθer

dt = ωr （15-57）

式中， Tmec为原动机的转矩， 当 PMSG 运行在发电状态时， Tmec > 0， 运行在电动状

态时， Tmec为负。
下面用一个数值实例来说明 PMSG 稳态性能的计算。
例 15-1
一台永磁极面贴转子 PMSG， 数据为： Rs = 0. 1Ω， Ls = Ld = Lq = 0. 005H， λPM =
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0. 5Wb， 极对数 p = 2。 在 n1 = 1800r / min 的转速下， 给每相电阻为 RL = 3Ω 的三相电阻

性负载供电。
a） 计算相电流、 电压和功率；
b） 在同样的相电流下， 当转子为永磁体陷入式结构 （Lq > Ld ）、 且负载电压 V1r =

E1 （电动势） 时， 求负载的电阻 R′L和功率。
解答：
a） 由于负载为纯电阻性， 因此稳态时有 Vd = RLId、 Vq = RLIq、 d / dt = 0， 故直接由

式 （15-54） 可得：
（Rs + RL） Id = ωrLqIq

（Rs + RL） Iq = - ωr （λPM + LdId）
即

（0. 1 + 3） × Id = 2π × 30 × 2 × 0. 005 × Iq     
（0. 1 + 3） × Iq = - 2π × 30 × 2 × （0. 5 + 0. 005 × Id）

→
Id = - 19. 5766
Iq = - 53. 664 

相电流有效值 I1 （A） 为

I1 = 1
2 × I2

d + I2
q（ ） = 40. 3922

因此， 输出的功率 P1 （kW） 为

P1 = 3RLI
2
1 = 14. 683

相电压有效值 V1 （V） 为

V1 = RLI1 = 121. 1766
b） 由于电压调整率为零， 因此相电压有效值为

V1r = E1 = 2π × 30 × 2 × 0. 5 = 188. 5
如果相电流 I1 还跟 a） 中的一样， 那么新的每相负载电阻 R′L（Ω） 为

R′L =
V1r

I1
= 4. 6667

将已知的 Rs、 R′L、 Ld 及 I1 代回前面的方程中， 以求取 Lq 和 Id：
（0. 1 + 4. 6667） × Iq = - 377 × （0. 5 + 0. 005 × Id）

4. 7667Id = 377LqIq

利用 Iq = （ 2I1 ） 2 - I2
d = 3264 - I2

d ， 由上面的第一个方程可以算得：
Id = - 31. 128
Iq = - 47. 906

因此， Lq （H） 为

Lq = 4. 7667 × （ - 31. 128）
377 × （ - 47. 906） = 0. 00821

相应的 Lq / Ld = 0. 00821 / 0. 005 = 1. 643。 在永磁体陷入式的转子结构中， 只有当机

械气隙较小的时候， 才有可能获得这样大的 Lq / Ld 比值。
现在送到负载的功率 P′1 （kW） 为
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P′1 = 3R′LI
2
1 = 23. 153

可见， 仅仅因为采用了永磁体陷入式的转子结构， 几乎是同一个电机、 同样的定

子绕组损耗， 但却获得了多 57. 69% 的功率。 因此， 采用反凸性结构似乎是值得的。

15. 6. 1 PMSG 的控制方案

PMSG 既可以独立带负载， 也可以接在电网上运行。 对于接在电网上变速运行的情

况， 让我们来考虑图 15-28 所示的两种基本的电力电子控制方案。
图 15-28a 的方案利用有源升压开关 T1 、 电机的电感以及外加的电感 Ldc， 构成可

控的升压电路， 来升高直流母线的电压。
如果在发电机的最高速度 ωrmax下， 仍有一定的升压空间来使直流母线电压得到一

点点的升高， 从而使 T1 仍然能起作用， 那么就可以在从最小速度 ωrmin到最高速度 ωrmax

的整个速度范围内， 确保直流母线电压的恒定。
该方案的网侧 PWM 逆变器的控制方法与 15. 3 节介绍的 WRIG 的网侧逆变器的控

制相同。

图 15-28 恒压恒频交流输出的变速 PMSG 系统

a） 使用硬开关二极管整流器 + 升压 + PWM 逆变器的方案

b） 使用有源前端整流器 + PWM 逆变器的方案

但如果还需要进行电动运行 （用于起动原动机）， 那就需要像图 15-28b 那样， 在

电机侧使用有源前端整流器 （PWM 变换器）。 这个 PWM 变换器的控制跟驱动 PMSM 进

行电动运行和再生制动运行的控制是一样的， 可以采用第 11 章介绍的有或没有运动传

感器的 PMSM 矢量控制或直接转矩 （或功率） 和磁通控制 （DTFC） 方法进行控制。
此外， PMSG 也可以作为独立的发电机运行， 由中等速度的内燃机或高速的燃气轮

机驱动。 独立的应急供电以及偏远地区的发电都需要这种解决方案。 跟 IG 的方案一

样， 负载侧的 PWM 变换器可以采用 V / f 控制或矢量控制， 并配一台输出谐波功率滤
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波器。
参考文献 [10] 介绍了一个较新的内燃机驱动 PMSG 的变速发电系统， 它不仅节

省燃料， 而且能输出多种频率的单相和三相交流电源。

15. 7 开关磁阻发电机的控制

开关磁阻电机 （SRM） 可以采用单相结构， 也可以采用多相结构， 既可以做电动

机用， 也可以做发电机 （SRG） 用。
当用于起动原动机或用于辅助原动机的起动时 （例如在混合动力汽车的场合）， 就

要求 SRG 能够进行电动运行[1，11-12] 。
如果仅需发电运行， 那么使用单相 （用于小功率） 或三相的结构都是可以的。
第 12 章推导的 SRM 电路数学模型在 SRG 中仍然成立而无需重新推导。
下面重点介绍 SRG 在调速发电模式中的典型电流波形、 典型的 PWM 变换器结构。
SRG 的电流波形， 如图 15-29a 所示。
在发电模式中， 主开关的触发角 （开通角） θon和关断角 （断压角） θc 出现在比较

早的时刻， 远早于导通相负电感斜率结束的时刻。

图 15-29 SRG
a） 电感—位置曲线和三种运行情况的电流波形 b） 三种运行情况的能量循环

c） 典型的相绕组 PWM 变换器

第 i 相的电压方程为

Vi = RsI i + L ti （ I i ，θr ）
dI i

dt + KE（ I i ，θr ）·2πn （15-58）

式中， KE 为电动势系数， 定义如下：

E = KE2πn； KE（ I i ，θr ） = I i

∂L i

∂θr
< 0 （发电模式） （15-59）
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对于高度饱和的电机， 可以认为 L ti ≅Lu （未对齐电感） = 常数。
当在一相绕组上加电进行励磁时， 相电压为 Vi = + Vdc， 而当一相输出功率时 （即

相绕组去磁时）， 相电压为 Vi = - Vdc。
SRG 有三种发电机运行情况， 如图 15-29a、 b 中的 1）、 2）、 3） 所示。
在发电状态中， 由于 Vi = - Vdc < 0、 E < 0， 因此， 当 E > Vdc 时， 正电流会不

断增大。 这种情况对高速而言很典型， 因为高速时的转矩较小 （能量循环的面积较

小）， 如图 15-29b 中的循环曲线 1 所示。 这是 SRG 发电运行的第 1 种情况， 即高速运

行的情况， 记作模式 a1。
在图 15-29a 中的第 2 种发电运行情况下， 在关断角 θc 处， E = Vdc， 因此， 当

Rs≈ 0、 di / dt = 0 时， 电流将保持不变， 直到转子运行到 θd 处、 相电感达到最小值为

止。 这对应于图 15-29b 中的能量循环曲线 2， 记作运行模式 a2。
在图 15-29a 中的第 3 种发电情况下， 在 θc 处电流达到最大值之后， 由于 E <

Vdc， 电流开始单调降低。 这是低速运行的情况， 对应于图 15-29b 中的能量循环曲线 3，
记作模式 a3。

当在恒定的直流电压下进行功率传递时， 在每个能量循环周期中， 由外部供给的

励磁能量 Wexc为

Wexc ≈
Vdc

2πn ∫
θ c

θon

idθr （15-60）

而在每个能量循环周期中输出的能量 Wout为：

Wout ≈
Vdc

2πn ∫
θ off

θc

idθr （15-61）

因此， 可以定义励磁损失率 ε：

ε =
Wexc

Wout
（15-62）

E > Vdc时励磁损失率较小， 但相应的能量转换比却不一定是最高的， 最高的能

量转换比似乎出现在 E ≈ Vdc的时候。
不过， 要维持 E ≈Vdc这个条件， 就意味着要随着速度的升高而使 Vdc增大 （因为

E 是随着速度一起增大的）。 这就是说， 需要增加一个降压型的 DC—DC 变换器， 因为

在 ωrmin到 ωrmax的整个速度范围内， 直流输出电压都是恒定的最高电压。
为了控制功率的输出， 应采用某种手段来改变主开关的开通角 θon和关断角 θc。
如果不使用上述的降压型直流变换器， 那么随着速度的升高， 发电机的运行模式

将从模式 a3（ E < Vdc、 低于基速） 演进到模式 a2（ E = Vdc ） 和模式 a1（ E > Vdc ），
如图 15-29 所示。 这样一来， 进行恒定直流输出电压控制的速度范围将很有限。

从获得良好的能量转换比的角度考虑， ε = 0. 3 ～ 0. 4 的励磁损失率是可以接受的，
尽管这会损失相当显著的储能。

E = Vdc的控制、 以及随着速度的变化而改变 E / Vdc比值的控制， 二者所用的典

型静止功率变换器分别如图 15-30a、 b 所示。
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如果需要 SRG 有电动运行的能力， 例如混合动力汽车中的起动机—交流发电机的

情况， 那就需要给降压变换器 （Buck 变换器） 增加升压的能力， 如图 15-30a所示。
在独立带负载的场合， 为了稳定输出电压， 使用一个独立的电池 （图 15-30b 左侧

所示的电池） 来提供励磁功率比较合适。 图中的二极管 Doe使得电池仅在发电模式期间

起辅助作用， 所以电池的成本相当低。

图 15-30 三相 SRG 的驱动电路方案

a） 不对称 PWM 变换器 + DC- DC 变换器 + 电池自励或由负载后备电池励磁的方案

b） 具有独立励磁电源 （左侧） 母线和故障清除能力的方案

图 15-31 SRG 的电压先上升到额定值， 然后经历

一次故障 （负载电阻快速降低到接近于零， 输出电压

降低到励磁电池的电压水平）， 最后故障

排除， 电压快速地恢复到了额定值

励磁电池使得 SRG 在负载故

障期间也可以运行， 并且可以快速

清除 故 障， 其 效 果 如 图 15-31
所示[13] 。

电动汽车上的变速 SRG 控制相

当复杂， 参考文献 [14] 介绍了其

前馈转矩控制， 参考文献 [15-17]
则介绍了直接转矩控制。

SRG 最突出的优点有两个， 一

是坚固， 二是输出恒定直流电压时

的恒功率调速范围很宽， 这很受电

池后备的直流负载的青睐， 典型的

应用包括汽车、 船舶和飞行器等。
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15. 8 小结

① 实际上， 几乎所有的电能都是由原动机 （水轮机、 汽轮机或风机等） 驱动发电

机 （从一次能源） 生产出来的。
② 在目前的标准电力系统中， 有许多同步发电机并列运行。
③ 它们的电压 （无功） 和速度 （有功） 是通过微小的电压降或转速降来进行控制

的， 以便在并列的同步发电机之间实现所希望的功率分配。
④ SG 的电压 （无功） 控制是通过对 SG 的励磁电流进行控制来实现的。 这需要一

个励磁电源， 它可以是一台无刷交流励磁机， 或一台静止励磁装置。 为了获得快速的

电压恢复响应， 人们提出了各种各样的自动电压调节器， 本章介绍了一个数字版本的

PID 自动电压调节器。
⑤ 虽然标准电力系统中的 SG 是利用小的转速降来进行控制的， 但当 SG 独立带少

量的负载时， 其速度既可以控制为恒定， 也可以自由变动 （随着功率的降低而降低速

度） 以节省原动机的燃料。 在后一种情况下， 而当需要在整个速度变化范围内都能恒

压恒频输出时， 则需要一个全功率的变频器。
⑥ SG 作为汽车中的交流发电机， 它靠全功率的二极管整流器来为电池提供直流电

源。 交流发电机使用一个闭环电压调节器和一个低功率的变换器来正确地控制直流励

磁电流， 从而使提供给电池的直流电流随着速度的升高而增大。
⑦ 在单机容量为 MW 级范围的变速风力发电或水力发电的场合， 为了最大限度地

提取一次能源以及获得较好的稳定性， 使用双馈 （绕线转子） 感应发电机 （WRIG）。
⑧ WRIG 中包含有一台双 PWM （AC- DC- AC） 双向变频器， 通过电刷和滑环连接

在绕线转子上。 这台变频器给转子提供频率为 f2 = f1 - np（ > 0 或 < 0）、 电压为 Vr ≤Vs

的交流电 （其中 Vr 、 Vs 分别为转子、 定子的电压； f2 、 f1 分别为转子、 定子的频率；
n 为转速， 单位为 r / s； p 为极对数）。 速度变化范围由最大转差率 Smax = ± （5 ～ 30）% =
f2 / f1 确定， 较大功率的场合往往使用较小的数值。

⑨ WRIG 中使用的 PWM 双向变频器的实用额定容量为 Smax Pn < 30% Pn， 因此具

有较低的系统成本。
⑩ 在抽水蓄能发电的场合， WRIG 的单机容量已做到 400MW。 从额定速度的 70%

一直到 130% 的速度范围内， WRIG 都可以灵活地实现快速的有功和无功的控制， 这个

优点是定速 SG 所缺乏的。 WRIG 在其整个速度范围内本质上都是 SG， 其实现与电网的

同步是十分快速和安全的。
⑪⑪⑪ 定子上连接全功率双向 PWM 变频器的笼型转子感应发电机在单机功率高达 1 ～

2MW 的风力发电、 小型水力发电甚至于发电机组的场合， 是一个有利的解决方案， 因

为这可以快速和平滑地连接到电网。 从电网的角度来看， 这种发电方式的行为类似于

控制特性极其快速、 但却运行在变速状态下的 SG。
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⑪⑪⑫ 永磁同步发电机 （PMSG） 的特点是损耗低， 尤其是永磁体陷入式 （或永磁体

内嵌式） 的转子结构， 其在电阻性额定负载下的电压调整率甚至可以为零。
⑪⑪⑬ 可以控制 PMSG 变速运行， 使之输出恒定的直流电压或输出恒定频率和恒定电

压的交流。 这需要一个全功率的电子变换器。 PMSG 既可以运行在独立供电的方式

（汽车上的起动器 / 交流发电机）， 也可以工作在电网上， 由高速燃气轮机来驱动， 可用

于热电联产、 应急供电、 高峰供电等许多场合。
⑪⑪⑭ 开关磁阻电机发电是专门针对运行于变速状态的运载工具应用 （汽车和飞机的

起动器 / 交流发电机） 提出来的， 用以给负载的备用电池提供直流电。
⑪⑪⑮ 不仅目前标准的 （和未来更加分散的） 电力系统中的发电机需要控制， 就是在

车辆或地面应用中孤立运行的发电机， 也需要控制。 分散、 可控的电能生产一般要求

使用变速发电， 在这种场合， 有功和无功的电力电子控制起着重要的作用。
⑪⑪⑯ 跟电动机运行模式的控制一样， 利用电力电子技术来获得更高的能量转换率和

更高的电能质量的发电机数字控制也存在着许许多多的控制方法。
⑪⑪⑰ 变速发电机的控制可以通过对电气传动控制中的大量技术的继承和组合来实

现， 并且在未来必将成为电气传动控制中的一项主要技术。
⑪⑪⑱ 本章只能算作是发电机控制的一个小小的介绍， 要想深入了解这个领域的读

者， 请参阅参考文献 [1]。

15. 9 参考文献
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