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摘　 要: 如何快速地对永磁同步电机(ｐｅｒｍａｎｅｎｔ ｍａｇｎｅｔｉｃ ｓｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓ ｍａｃｈｉｎｅꎬＰＭＳＭ)转子位

置实现精确估计是实现 ＰＭＳＭ 无传感器控制的关键ꎮ 然而ꎬＰＭＳＭ 驱动系统的反电势谐波问

题及其参数时变的特点影响基于锁相环(ｐｈａｓｅ ｌｏｃｋｅｄ ｌｏｏｐꎬＰＬＬ)转子位置估计方法的速度和

精度ꎮ 由于 ＰＭＳＭ 定子反电势中包含大量谐波ꎬ已有基于锁相环的滤波方法无法根据转速变

化自适应调节频率ꎬ导致变转速工况下转子位置估计精度降低ꎮ 为此ꎬ提出一种基于自适应混

合滤波器的 ＰＬＬ 估计方法ꎬ在分析 ＰＭＳＭ 包含的反电势谐波成分后ꎬ设计一种调节参数的混

合自适应滤波器(ｈｙｂｒｉｄ ａｄａｐｔｉｖｅ ｆｉｌｔｅｒ ｂａｓｅｄ ＰＬＬꎬＨＡＦ￣ＰＬＬ)ꎮ 通过仿真实验验证了所提方法

对反电势谐波具有良好的滤波效果ꎬ能够准确检测出 ＰＭＳＭ 的转子位置ꎮ
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　 　 随着电力电子技术和电机控制策略的快速发

展ꎬ永磁同步电机 ( ｐｅｒｍａｎｅｎｔ ｍａｇｎｅｔｉｃ ｓｙｎｃｈｒｏ￣
ｎｏｕｓ ｍａｃｈｉｎｅꎬＰＭＳＭ)驱动系统高效率、高功率密

度和高功率因数等优点得到了深度挖掘[１ － ３]ꎮ 如

何快速精确估计 ＰＭＳＭ 转子位置是实现 ＰＭＳＭ
无传感器控制的关键ꎮ 目前基于锁相环( ｐｈａｓｅ
ｌｏｃｋｅｄ ｌｏｏｐꎬＰＬＬ)的无位置传感器控制一般可从

ＰＬＬ 拓扑结构和滤波方法两方面展开研究ꎮ
文献[４]基于增加系统阶数方法提出将同步

参考坐标系锁相环( ｓｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓ ｒｅｆｅｒｅｎｃｅ ｆｒａｍｅ
ｂａｓｅｄ ＰＬＬꎬＳＲＦ￣ＰＬＬ)替换为三型 ＰＬＬꎬ将原始的

ＰＩ 控制器替换为新控制器形式ꎬ使其在原点具有

两个新的极点ꎬ实现零误差跟踪ꎮ 文献[５]在增加

闭环数量的同时实现了系统阶数的增加ꎬ文献[６]
采用了基于扩张状态观测器的高阶 ＰＬＬꎮ 除以上

闭环 ＰＬＬ 结构外ꎬ学者们还研究了开环的拓扑结

构实现位置估计ꎮ 文献[７]将 ＰＬＬ 的反馈回路去

除ꎬ为提升响应速度提供了可能ꎬ但当输入存在复

杂扰动情况下ꎬ开环估计方法的性能会显著下降ꎮ
ＰＬＬ 滤波方法包括基于时间窗的方法和基于

线性滤波器的方法ꎮ 典型的基于时间窗方法是滑

动平均值滤波器(ｍｏｖｉｎｇ ａｖｅｒａｇｅ ｆｉｌｔｅｒꎬＭＡＦ)ꎬ文
献[８]提出一种基于改进型滑模变结构ꎬ但如何在

数字系统下降低自适应 ＭＡＦ 的计算复杂度是一项

难题ꎮ 基于线性滤波器的方法是在低通滤波器基

础上ꎬ对其加以改进的方法ꎬ典型的方法是基于双

广义二阶积分器ꎬ文献[９]提出采用广义二阶积分

器代替滤波器滤除杂波ꎮ 文献[１０]提出一种改进

的正交锁相环应用于永磁同步电机无位置传感器

控制中存在的反转失效ꎮ 尽管上述两类方法能够

在电机加速和减速时提升估计精度ꎬ但均增加了系

统阶数ꎬ进而影响系统稳定性、降低系统响应速度ꎮ
本文提出一种基于自适应混合滤波器锁相环

的 ＰＭＳＭ 转 子 位 置 估 计 方 法ꎮ 建 立 并 分 析

ＰＭＳＭ 滑模观测器数学模型ꎬ对反电势谐波成分

进行分析ꎬ构建调节参数的混合自适应滤波器

(ｈｙｂｒｉｄ ａｄａｐｔｉｖｅ ｆｉｌｔｅｒ ｂａｓｅｄ ＰＬＬꎬＨＡＦ￣ＰＬＬ)数学

模型ꎬ以实现转子位置的准确估计ꎮ

１　 反电势谐波成分分析

由于永磁同步电机电压方程的反电势项中包

含了转子位置信息ꎬ可用于实现转子位置估计ꎮ
引入低通滤波器( ｌｏｗ ｐａｓｓ ｆｉｌｔｅｒꎬＬＰＦ)会导致估计

反电势出现一定程度的相位延迟ꎬ进而直接影响

转子位置的估计精度ꎮ 为此ꎬ本文放弃采用 ＬＰＦ
在 ＰＬＬ 之前进行滤波ꎬ而是对 ＰＬＬ 的滤波环节进

行改进ꎬ以增强系统的滤波性能ꎮ
由于逆变器非线性、磁场空间谐波等原因ꎬ造

成 ＰＭＳＭ 定子反电势中包含大量的谐波分量ꎬ正
序分量可以表示为

ｅａꎬ１( ｔ) ＝ Ｅ ＋
１ ｓｉｎ(ωｒ ｔ)

ｅｂꎬ１( ｔ) ＝ Ｅ ＋
１ ｓｉｎ ωｒ ｔ －
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(１)

式中:ｅａꎬ１、ｅｂꎬ１、ｅｃꎬ１分别为定子三相电动势正序分

量ꎻＥ ＋
１ 为电动势幅值ꎻωｒ 为电动势的基波角速

度ꎻｔ 为时间ꎮ
假设 ａ 相电动势包含的 ｎ 次谐波为

ｅａꎬｎ ＝ Ｅｎｓｉｎ(ｎωｒ ｔ ＋ θｒꎬｎ) (２)
式中:ｅａꎬｎ为 ａ 相电动势包含的 ｎ 次谐波ꎻＥｎ 为各相

电动势幅值ꎻθｒꎬｎ为各相电动势的相位ꎮ 则 ｂ、ｃ 两相

电动势所包含的 ｎ 次谐波成分可以分别表示为

ｅｂꎬｎ ＝ Ｅｎｓｉｎ ｎωｒ ｔ ＋ θｒꎬｎ － ２ｎπ
３

æ

è
ç

ö

ø
÷ (３)

ｅｃꎬｎ ＝ Ｅｎｓｉｎ ｎωｒ ｔ ＋ θｒꎬｎ ＋ ２ｎπ
３

æ

è
ç

ö

ø
÷ (４)

利用对称分量法ꎬ可以将反电势中包含的谐

波成分分解为正序分量、负序分量和零序分量ꎮ
电动势在两相静止 αβ 坐标系下可以表示为

ｅα

ｅβ

ｅ０

é
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ê
ê
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ù

û

ú
ú
ú
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＝ [Ｔαβ]
Ｅ ＋

αꎬ１ꎬ７ꎬ１３ꎬ􀆺 ( ｔ)

Ｅ ＋
βꎬ１ꎬ７ꎬ１３ꎬ􀆺 ( ｔ)
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＋

Ｅ －
αꎬ１ꎬ５ꎬ１１ꎬ􀆺 ( ｔ)

Ｅ －
βꎬ１ꎬ５ꎬ１１ꎬ􀆺 ( ｔ)

０

é
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式中:ｅα 和 ｅβ 分别为 αβ 坐标系下的反电势分量ꎻ
ｅ０ 为零序分量ꎻＴαβ 为代表 Ｐａｒｋ 变换[１１] 的矩阵ꎻ
Ｅ０

３ꎬ６ꎬ９ꎬ􀆺 为 ３ꎬ ６ꎬ ９ꎬ 􀆺 次 序 列 的 零 序 分 量ꎻ
Ｅ ＋

αꎬ１ꎬ７ꎬ１３ꎬ􀆺 、Ｅ ＋
βꎬ１ꎬ７ꎬ１３ꎬ􀆺 、Ｅ －

αꎬ１ꎬ５ꎬ１１ꎬ􀆺 、Ｅ －
βꎬ１ꎬ５ꎬ１１ꎬ􀆺 为 αβ

坐标系中只包含 ＋ １ꎬ － ５ꎬ ＋ ７ꎬ － １１ꎬ ＋ １３ꎬ􀆺次序

列的谐波分量ꎮ 定子反电势的偶次谐波在 αβ 坐

标系中被抵消ꎬ３ 的整数倍次谐波被解耦后集中

到了零轴上ꎮ 对反电势进行 Ｐａｒｋ 变换ꎬαβ 坐标系

将按照逆时针方向以 ωｒ 的速度旋转ꎬ则 αβ 标系

下 ＋ １ꎬ － ５ꎬ ＋ ７ꎬ － １１ꎬ ＋ １３ꎬ􀆺次的成分在两相旋

转 ｄｑ 坐标系下分别表现为 ｎ ＝０ꎬ －２ꎬ ±６ꎬ ±１２ꎬ􀆺
次的成分ꎮ
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２　 频率自适应混合滤波器

针对 ＰＭＳＭ 反电势包含谐波问题ꎬ常采用自

适应滤除谐波方法[１２ － １４]ꎬ本文提出一种基于自适

应混合滤波器的锁相环ꎬ其结构如图 １ 所示ꎮ 图

中:ｅ^α、ｅ^β 为反电势估计值ꎻω^ｒ 为估计转子角频率ꎻ
θ^ｒ 为估计转子位置ꎻθ ＋

ｒꎬ１ 为转子位置估计值分量ꎻ
ｅｄ、ｅｑ 为在 ｄｑ 坐标系下经过 Ｐａｒｋ 变换后的电动

势ꎻｅｄ、ｅｑ 为其直流分量ꎻＰＩ 为比例积分控制器ꎻｓ
为拉普拉斯变换中的复变量ꎮ 首先ꎬ根据反电势

基波负序分量对频率自适应陷波器 ( ａｄａｐｔｉｖｅ
ｎｏｔｃｈ ｆｉｌｔｅｒꎬＡＮＦ)进行针对性设计ꎬ将 ＡＮＦ 的陷

波频率设置为 － ２ωｒꎬ由 ＡＮＦ 专门负责滤除 － ２ 阶

谐波分量ꎻ然后ꎬ将滑动平均值滤波器的时间窗长

度 Ｔｗ 设置为 π / (３ω^ｒ)ꎬ并与 ＡＮＦ 串联起来组成

混合滤波环节ꎬ由 ＭＡＦ 滤除其他谐波分量ꎮ

图 １　 提出的锁相环结构图

Ｆｉｇ. １　 Ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｔｈｅ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ＰＬＬ

　 　 由于所提出 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 的混合滤波环节由

ＡＮＦ 和 ＭＡＦ 串联组成ꎬＭＡＦ 的参数 Ｔｗ 已经选

择为 π / (３ω^ｒ)ꎬ因此仅需要对 ＡＮＦ 的结构和参数

进行设计ꎮ ＡＮＦ 的传递函数为

Ａ(ｓ) ＝ １ －
２ω^ｒξｓ

ｓ２ ＋ ２ω^ｒξｓ ＋ (２ω^ｒ) ２

＝
ｓ２ ＋ (２ω^ｒ) ２

ｓ２ ＋ ２ω^ｒξｓ ＋ (２ω^ｒ) ２ (６)

式中:ξ 为阻尼系数ꎻ ω^ｒ 为 ＰＬＬ 对转子角频率的

估计值ꎮ
为保证 ＡＮＦ 的陷波频率随 ω^ｒ 变化而自适应

变化ꎬ需要为 ＡＮＦ 选取自适应的结构ꎬ所设计的

ＡＮＦ 的自适应结构如图 ２ 所示ꎮ

图 ２　 Ａ(ｓ)的自适应结构

Ｆｉｇ. ２　 Ｔｈｅ ａｄａｐｔｉｖｅ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ ｏｆ Ａ(ｓ)

　 　 ＭＡＦ 的传递函数为

Ｍ(ｓ) ＝ １ － ｅ － Ｔｗｓ

Ｔｗｓ
(７)

根据式(６)和式(７)ꎬ整体串联混合滤波环节

的传递函数可以表示为

Ｈ(ｓ) ＝ Ａ(ｓ)Ｍ(ｓ)

＝
ｓ２ ＋ (２ω^ｒ) ２

ｓ２ ＋ ２ω^ｒξｓ ＋ (２ω^ｒ) ２
æ

è
ç

ö

ø
÷

１ － ｅ － Ｔｗｓ

Ｔｗｓ
æ

è
ç

ö

ø
÷ (８)

式中 ξ ＝ ０􀆰 ７、Ｔｗ ＝ π / (３ω^ｒ)ꎮ 根据式(８)ꎬ混合滤

波环节的波特图如图 ３ 所示ꎮ

图 ３　 Ｈ(ｓ)波特图

Ｆｉｇ. ３　 Ｂｏｄｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ Ｈ(ｓ)

　 　 可以发现 Ｈ(ｓ)能够完全滤除谐波成分ꎬ并且

维持 ０ Ｈｚ 的基波电动势正序分量幅值和相位

不变ꎮ
为了简化设计过程ꎬＨ(ｓ)的传递函数简化为

Ｈ(ｓ)≈Ａ(ｓ)

２
Ｔｗ

ｓ ＋ ２
Ｔｗ

(９)

因此ꎬ所提出的 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 的小信号模型如图

４ 所示ꎬ图中 ｋｐ 和 ｋｉ 分别为比例系数和积分系

数ꎬ􀭴ｅｑ(ｓ)表示包含 ２ 次、６ 次、１２ 次正弦波拉氏变

换之和ꎮ

图 ４　 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 小信号模型

Ｆｉｇ. ４　 Ｔｈｅ ｓｍａｌｌ￣ｓｉｇｎａｌ ｍｏｄｅｌ ｏｆ ＨＡＦ￣ＰＬＬ

３　 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 参数设计

３. １　 稳定裕度设计

基于对称优化参数设计方法[１５ － １６]ꎬ提出能够

实现 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 最大相位裕度的参数设计方法ꎮ
假定 ωｚ ＝ ｋｉ / ｋｐꎬ对应图 ４ꎬＨＡＦ￣ＰＬＬ 的开环传递

函数可以表示为
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　 Ｇｏｌ(ｓ) ＝
θ^ ＋
ｒꎬ１

θ ＋
ｒꎬ１ － θ^ ＋

ｒꎬ１ 􀭴ｅｑ(ｓ) ＝ ０
＝
ｋｐωｐ(ｓ ＋ ωｚ)
ｓ２(ｓ ＋ ωｐ)

(１０)

式中:ωｐ 为极点频率ꎻωｚ 为转折频率ꎮ
根据式(１０)ꎬ最大相位裕度 ＰＭ 可简化为

ＰＭ ＝ ｔａｎ － １ ωｃ

ωｚ

æ

è
ç

ö

ø
÷

üþ ýï ï ï

θｚ

－ ｔａｎ － １ ωｃ

ωｐ

æ

è
ç

ö

ø
÷

üþ ýï ï ï

θｐ

(１１)

式中 ωｃ 为穿越频率ꎬ计算表达式为

ωｃ ＝ ｋｐ
ｃｏｓ(θｐ)
ｓｉｎ(θｚ)

(１２)

对公式(１１)进行偏微分ꎬ令∂ＰＭ / ∂ωｃ ＝ ０ꎬ得

ωｃ ＝ ωｚωｐ (１３)
将式(１２)与式(１３)合并ꎬ得

ωｃ ＝ ｋｐ (１４)
可以看出ꎬ对于给定的 ωｐ 和 ωｚ 值ꎬ当 ωｃ ＝ ｋｐ

时ꎬＰＬＬ 的相位裕度最大ꎮ 根据式 ( １３ ) 和式

(１４)ꎬ假设 ωｐ ＝ ｇ２ωｚ(ｇ 是常数)ꎬ则
ｋｐ ＝ ωｃ

ｋｉ ＝ ω２
ｃ / ｇ

ωｐ ＝ ｇωｃ

ì

î

í

ï
ï

ïï

(１５)

因此ꎬ可以通过选取适当的 ｇ 和 ωｃ 来确定

ＰＬＬ 参数(ｋｐ、ｋｉ、ωｐ)ꎬ依据稳定性原则确定 ｇ 的

允许变化范围ꎮ 将式(１５)代入式(１１)中ꎬＰＭ 的

表达式可以改写为

ＰＭ ＝ ｔａｎ － １ ｇ２ － １
２ｇ

æ

è
ç

ö

ø
÷ (１６)

通常ꎬ推荐使用 ３０°到 ６０°范围内的 ＰＭꎮ 因

此对于提出的 ＨＡＦ￣ＰＬＬꎬ设置 ｇ ＝ ２ꎮ
３. ２　 抗扰能力设计

为 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 选择适当的穿越频率 ωｃ 以确保

对高频谐波分量的干扰抑制能力ꎬＨＡＦ￣ＰＬＬ 的抗

扰动传递函数可以表示为

Ｇｄ(ｓ) ＝ θ^ ＋
ｒꎬ１

􀭴ｅｑ(ｓ) θ^ ＋ｒꎬ１ ＝ ０
＝

ｇω２
ｃｓ ＋ ω３

ｃ

ｓ３ ＋ ｇω２
ｃｓ２ ＋ ω３

ｃ
(１７)

式中 ζ ＝ ０􀆰 ７(ｇ ＝ ２)、􀭰ｅｄ ＝ １ｐｕ 时ꎬ三种不同 ωｃ 值

开环传递函数的频率响应曲线如图 ５ 所示ꎮ
由图 ５ 可以观察到ꎬ对于不同的 ωｃ 值ꎬＧｄ(ｓ)

与 Ｇｏｌ(ｓ)在系统穿越频率及高频段均具有相似的

频率特性ꎮ 因此ꎬ可不使用扰动传递函数Ｇｄ(ｓ)ꎬ
而使用 Ｇｏｌ( ｓ)设计穿越频率 ωｃꎮ 开环传递函数

的对数幅度图如图 ６ 所示ꎮ

图 ５　 不同 ωｃ 值开环传递函数的波特图

Ｆｉｇ. ５　 Ｂｏｄｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｏｐｅｎ￣ｌｏｏｐ ｔｒａｎｓｆｅｒ ｆｕｎｃｔｉｏｎｓ
ｗｉｔｈ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ωｃ ｖａｌｕｅｓ

图 ６　 开环传递函数的对数幅度图

Ｆｉｇ. ６　 Ｌｏｇａｒｉｔｈｍｉｃ ｍａｇｎｉｔｕｄｅ ｐｌｏｔ ｏｆ ｔｈｅ ｏｐｅｎ￣ｌｏｏｐ
ｔｒａｎｓｆｅｒ ｆｕｎｃｔｉｏｎ

　 　 图 ６ 中 ωｄ 为截止频率ꎬａｔｔｅｎｄωｄ
＝ ｜Ｇｏｌ(ｊωｄ) ｜≈

｜Ｇｄ(ｊωｄ) ｜ꎬ是 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 在该频率的扰动抑制幅

度ꎮ 根据图 ６ꎬａｔｔｅｎｄωｄ
可以近似为

　 ａｔｔｅｎｄωｄ
＝ ｜Ｇｏｌ( ｊωｄ) ｜≈ －２０ｌｇ ωｄ

ωｃ

æ

è
ç

ö

ø
÷ － ２０ｌｇ ωｄ

ωｐ

æ

è
ç

ö

ø
÷

＝ － ２０ｌｇ ω２
ｄ

ωｐωｃ

æ

è
ç

ö

ø
÷ (１８)

将 ωｐ ＝ ｇωｃ 代入式(１８)ꎬ得

ａｔｔｅｎｄωｄ
＝ － ４０ ｌｇ

ωｄ

ωｃ ｇ
æ

è
ç

ö

ø
÷⇔ωｃ ＝

ωｄ

ｇ
１０

ａｔｔｅｎｄωｄ
４０( )

(１９)
　 　 由于 ＡＮＦ 和 ＭＡＦ 消除了基频负序和六次谐

波ꎬ因此将 ａｔｔｅｎｄωｄ
设置为 － ４０ ｄＢꎮ 根据式(９)、

式(１５)、式(１８)和式(１９)ꎬＨＡＦ￣ＰＬＬ 的参数为

ｋｐ ＝ ωｐ / ｇ

ｋｉ ＝ ω２
ｃ / ｇ

ωｐ ＝ ６ω^ｒ / π

ωｃ ＝ ω２
ｄ / (１０ωｐ)

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

(２０)

使用者可以根据对稳定性、抗扰能力的需求ꎬ
确定所提出 ＰＬＬ 的带宽、扰动抑制幅度等参数ꎬ
进而通过公式(２０)确定所提出 ＰＬＬ 的其他控制
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参数ꎬ完成 ＰＬＬ 设计ꎮ

４　 实验验证与结果分析

本文 ＰＭＳＭ 驱动系统实验平台由电机、传感

器、负载、驱动器和控制器、示波器及软件 Ｌａｂｖｉｅｗ
组成ꎮ 系统实验平台如图 ７ 所示ꎮ

图 ７　 ＰＭＳＭ 驱动系统实验平台

Ｆｉｇ. ７　 Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｓｅｔｕｐ ｏｆ ｔｈｅ ＰＭＳＭ ｄｒｉｖｅ ｓｙｓｔｅｍ

　 　 为验证提出的基于 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 转子位置估计

方法的有效性ꎬ在 ５５０ Ｗ 无传感器 ＰＭＳＭ 控制系

统上进行实验研究ꎮ 永磁同步电机驱动系统具体

相关参数如表 １ 所示ꎮ

表 １　 永磁同步电机驱动系统相关参数

Ｔａｂｌｅ １　 Ｓｐｅｃｉｆｉｃａｔｉｏｎｓ ｏｆ ｔｈｅ ＰＭＳＭ ｄｒｉｖｅ ｓｙｓｔｅｍ

参数 数值和单位 参数 数值和单位

额定功率 ５５０ Ｗ 转动惯量 ０􀆰 ０１１ ｋｇ􀅰ｍ２

电压电源 ３６ Ｖ 定子电阻 ０􀆰 ６３ Ω

直轴电感 ２９ ｍＨ 极对数 ２

交轴电感 １１９ ｍＨ 额定转矩 ５ Ｎ􀅰ｍ

４. １　 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 转子位置估计方法仿真和分析

首先ꎬ在反电势包含谐波的情况下ꎬ对提出的

基于 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 转子位置估计方法的有效性进行

仿真验证ꎮ 反电势的估计值如图 ８ 所示ꎮ

图 ８　 反电势估计波形

Ｆｉｇ. ８　 Ｔｈｅ ｅｓｔｉｍａｔｅｄ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ＥＭＦ

　 　 ０􀆰 １ｐｕ 的 ５、７、１１、１３ 次谐波分量包含在反电

势中会污染波形ꎬ从而增加 ＰＭＳＭ 转子位置的估

计误差ꎮ 转子位置信息如图 ９ 所示ꎮ

图 ９　 转子位置波形

Ｆｉｇ. ９　 Ｔｈｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｒｏｔｏｒ ｐｏｓｉｔｉｏｎ

　 　 将本文提出的基于 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 与传统基于

ＳＲＦ￣ＰＬＬ[１７]的转子位置估计方法进行对比验证ꎬ
令 ＰＭＳＭ 的转速以固定斜率加速ꎬ从 １ ５００ ｒ / ｍｉｎ
变为 １ ６５０ ｒ / ｍｉｎꎬ得到的估计转速和实际值如图

１０ 所示ꎮ 可见ꎬＨＡＦ￣ＰＬＬ 方法具有更小的估计

误差ꎮ

图 １０　 旋转频率估计转速波形

Ｆｉｇ. １０　 Ｔｈｅ ｅｓｔｉｍａｔｅｄ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｒｏｔａｔｉｎｇ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ

　 　 转速估计误差如图 １１ 所示ꎮ 可以看出ꎬ传统

的基于 ＳＲＦ￣ＰＬＬ 估计方法的转速估计误差为

１２ ｒ / ｍｉｎꎬ而本文提出的 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 的频率振荡误

差小于 １􀆰 ５ ｒ / ｍｉｎꎮ 因此ꎬ在反电动势包含谐波

时ꎬ所提出的基于 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 转子估计方法可以更

准确地估计转速ꎮ

图 １１　 转速估计误差波形

Ｆｉｇ. １１　 Ｔｈｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｓｐｅｅｄ ｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ ｅｒｒｏｒ

　 　 转子位置估计误差如图 １２ 所示ꎮ 在 ＰＭＳＭ
转速变化过程中ꎬ所提出的 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 转子位置估

计方法具有更小的估计误差ꎬ具有更好的谐波抑

制能力ꎮ
４. ２　 变负载转子位置估计实验

为验证实际工况中包含反电势谐波条件下本

文方法的有效性ꎬ在定子中注入 ５ 次、７ 次 ０􀆰 ５ Ｖ
谐波ꎬ在变负载工况下对提出方法进行验证ꎬ并与
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传统基于 ＳＲＦ￣ＰＬＬ 转子位置估计方法进行对比ꎮ

图 １２　 转子位置估计误差波形

Ｆｉｇ. １２　 Ｔｈｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｒｏｔｏｒ ｐｏｓｉｔｉｏｎ ｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ ｅｒｒｏｒ

　 　 图 １３ 为无负载条件下ꎬ电机转速由１００ ｒ / ｍｉｎ
升至 ５００、１ ０００、１ ５００ ｒ / ｍｉｎ 时动态性能对比实验

结果ꎬ可见采用传统 ＳＲＦ￣ＰＬＬ 在电机升速过程中

会出现较大的位置估计误差脉动ꎬ其幅值最大超

过 ０􀆰 ２ ｒａｄꎬ而采用基于 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 的方法后ꎬ位置

估计误差脉动幅值降低至０􀆰 ０１ ｒａｄꎬ转子位置估计

更为准确ꎮ

图 １３　 空载变转速位置估计波形

Ｆｉｇ. １３　 Ｔｈｅ ｐｏｓｉｔｉｏｎ ｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｗｉｔｈｏｕｔ ｌｏａｄ
ｗｉｔｈ ｖａｒｉａｂｌｅ ｓｐｅｅｄｓ

　 　 为验证本文转子位置估计方法在额定负载条

件下的有效性ꎬ模拟实际工况进行实验ꎮ 在 ５０％
额定负载条件下ꎬ把电机转速由 １００ ｒ / ｍｉｎ 升至

２ ０００ ｒ / ｍｉｎꎬ再降至 ５００ ｒ / ｍｉｎꎮ 加、减速动态性

能对比实验结果如图 １４ 和图 １５ 所示ꎬＨＡＦ 的位

置估计误差在加速和减速的脉动幅值分别为

０􀆰 ０５ ｒａｄ 和 ０􀆰 ０１ ｒａｄꎬ可见ꎬ采用 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 后转子

位置估计误差波动范围较基于 ＳＲＦ￣ＰＬＬ 估计方

法更小ꎮ

图 １４　 ５０％额定负载加速过程波形

Ｆｉｇ. １４　 Ｔｈｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｗｉｔｈ ５０％ ｒａｔｅｄ ｌｏａｄ ｄｕｒｉｎｇ
ａｃｃｅｌｅｒａｔｉｏｎ

图 １５　 ５０％额定负载减速过程波形

Ｆｉｇ. １５　 Ｔｈｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｗｉｔｈ ５０％ ｒａｔｅｄ ｌｏａｄ ｄｕｒｉｎｇ
ｄｅｃｅｌｅｒａｔｉｏｎ

　 　 图 １６ 和图 １７ 为额定负载条件下ꎬ把电机转

速 由 １００ ｒ / ｍｉｎ 升 至 ２ ０００ ｒ / ｍｉｎꎬ 再 降 至

５００ ｒ / ｍｉｎ时的对比实验结果ꎮ 由图 １４、图 １５、图
１６ 和图 １７ 可见ꎬ 传统 ＳＲＦ￣ＰＬＬ 估计方法在

ＰＭＳＭ 低速、加速、高速、减速阶段ꎬ其转速估计误

差和转子位置估计误差均较本文 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 估计

误差大ꎮ 特别在 １００ ｒ / ｍｉｎ 和 ５００ ｒ / ｍｉｎ 工况时ꎬ
ＳＲＦ￣ＰＬＬ 转子位置估计误差达到 ０􀆰 １７８ ｒａｄ 和

０􀆰 １３５ ｒａｄꎻ而采用基于 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 方法的估计误差

在 ０􀆰 １１ ｒａｄ 和 ０􀆰 ０８ ｒａｄꎬ估计结果更加精确ꎮ
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图 １６　 额定负载加速过程波形

Ｆｉｇ. １６　 Ｔｈｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｗｉｔｈ ｒａｔｅｄ ｌｏａｄ ｄｕｒｉｎｇ
ａｃｃｅｌｅｒａｔｉｏｎ

图 １７　 额定负载减速过程波形

Ｆｉｇ. １７　 Ｔｈｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｗｉｔｈ ｒａｔｅｄ ｌｏａｄ ｄｕｒｉｎｇ
ｄｅｃｅｌｅｒａｔｉｏｎ

５　 结论

为了滤除反电动势中包含的谐波分量ꎬ提高

ＰＭＳＭ 的转子位置估计精度ꎬ提出一种基于 ＨＡＦ￣
ＰＬＬ 的转子位置估计方法ꎮ 对反电动势中包含的

谐波成分进行了详细分析ꎬ对所提出的 ＨＡＦ￣ＰＬＬ
进行数学建模ꎬ并对 ＰＬＬ 控制参数进行设计ꎮ 通

过实验验证了基于 ＨＡＦ￣ＰＬＬ 转子位置估计方法

能够校好地滤除谐波干扰ꎬ准确地估计转子位置ꎮ
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