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摘 要: 无轴承同步磁阻电机是一个复杂的多变量、强耦合非线性系统,实现其非线性动态解耦控制是无轴承同步

磁阻电机稳定运行的前提.在推导其数学模型的基础上,采用最小二乘支持向量机的方法得到无轴承同步磁阻电机

逆模型;根据逆系统基本原理,将复杂的原非线性多变量耦合系统解耦成伪线性系统;根据线性系统理论,设计了闭

环控制器,并构建了系统仿真模型. 仿真结果表明该方法实现了系统的动态解耦,并且具有良好的动、静态特性.
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Abstract: The bearingless synchronous reluctance motor is a complicated multivariate and strong coupled nonlinear system.

Realizing decoupling control of the bearingless synchronous reluctance motor is a precondition of stable operation. Based

on deducing mathematical model, the inverse model of the bearingless synchronous reluctance motor is given by using the

method of least squares support vector machines(LS-SVM). According to the basic principle of inverse system method, the

complex nonlinear multivariable system is decoupled into pseudo-linear system. According to the linear control theory, the

closed loop controllers are designed, and then simulation model is constructed. The simulation results show that the system

realizes dynamic decoupled, and the system has good dynamic and static performance.
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1 引引引 言言言

无轴承同步磁阻电机既具有同步磁阻电机的特

性,又具有磁轴承无接触、无润滑、无污染的优点. 无

轴承同步磁阻电机的转子不需要励磁,省去了永磁体

和励磁绕组, 具有电机结构简单、制造成本低廉、高

临界转速和高精度等优点. 近年来,在涡轮分子泵、高

速超高速机床、高无菌纯净车间、高腐蚀有害介质传

输等特殊的应用领域, 急需这种高速度、高性能、高

无污染、高无接触的驱动电机,因此,对无轴承同步磁

阻电机进行研究有着较高的理论和应用价值[1-2].

无轴承同步磁阻电机是一个复杂的多变量、强

耦合非线性系统,要实现其稳定可靠工作,必须对电

磁转矩和径向悬浮力进行解耦控制.目前, 常用的逆

系统解耦方法需要知道对象的精确模型且逆模型的

解析解可求, 神经网络逆解耦控制方法存在运算量

大、过学习、局部极点小、结构和类型选择过分依赖

于经验等缺陷[3]. 支持向量机 (SVM)具有很强的泛化

能力,明显优于神经网络等传统方法[4]. 但是 SVM算

法速度依赖于样本数据的个数, 样本数据越大,求解

相应的二次规划问题越复杂. 而最小二乘支持向量机

(LS-SVM)作为标准 SVM的一种扩展,在优化指标中

采用平方项,用等式约束取代不等式约束, 将二次规

划问题转化为线性方程组的求解问题,因而简化了计

算复杂性,使得LS-SVM在非线性系统的建模与控制
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中得到应用,极大提高了SVM的训练效率[5-6].

本文针对无轴承同步磁阻电机这个多变量、非

线性、强耦合系统,利用LS-SVM的拟合逼近能力通

过训练得到其逆系统,将逆系统串接在无轴承同步磁

阻电机原系统之前,使这个复杂的非线性多输入多输

出 (MIMO)系统解耦成 3个互相独立的单输入单输出

(SISO)伪线性系统;在此基础上, 利用线性系统的控

制理论设计闭环控制器[7-9], 并构建了整个控制系统

的仿真模型. 仿真结果验证了所提出解耦控制方法的

正确性和可靠性,系统具有较好的动静态特性.

2 无无无轴轴轴承承承同同同步步步磁磁磁阻阻阻电电电机机机基基基本本本原原原理理理及及及数数数学学学

模模模型型型

2.1 电电电机机机工工工作作作原原原理理理

无轴承同步磁阻电机空载条件下转子径向悬浮

力产生原理如图 1所示. 无轴承同步磁阻电机定子嵌

有极对数为𝑃𝑀 = 2的转矩绕组和极对数𝑃𝐵 = 1的

径向悬浮力绕组, 满足关系𝑃𝐵 = 𝑃𝑀 ± 1, 这时可

同时产生电磁转矩和径向悬浮力[1-2]. 4极转矩绕组

𝑁𝑎和 2极径向悬浮力绕组𝑁𝑦通电时分别产生 4极励

磁磁通𝜓𝑎和 2极磁通𝜓𝑦.
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图 1 无轴承同步磁阻电机径向悬浮力产生示意图

以两套绕组通以图 1中所示方向的电流为例,转

矩绕组𝑁𝑎和径向悬浮力绕组𝑁𝑦产生的磁场合成使

得气隙 1区域的磁通密度增强,气隙 3区域的磁通密

度减弱,不平衡的气隙磁通密度导致转子产生沿 𝑦轴

正方向径向悬浮力𝐹𝑦. 同理, 若𝑁𝑦中通以相反方向

电流, 则转子会产生沿 𝑦轴负方向的径向悬浮力. 此

外, 无轴承同步磁阻电机中 2极径向悬浮力绕组𝑁𝑥

可产生𝑥轴方向的径向悬浮力,分别控制𝑁𝑥和𝑁𝑦中

电流的大小和方向,从而实现转子的稳定悬浮.

2.2 径径径向向向悬悬悬浮浮浮力力力数数数学学学模模模型型型

假定无轴承同步磁阻电机凸极转子极弧角度

为 30∘, 两套绕组中磁动势为正弦分布, 忽略磁饱和,

采用麦克斯韦张量法来推导其径向悬浮力公式. 无

轴承同步磁阻电机因具有凸极转子,其气隙磁通密度

𝐵并非均匀分布, 磁通密度𝐵为转子机械位置角 𝜃

的函数, 并且转子偏心时, 转子凸极与定子之间气隙

长度是 𝜃的函数,即 𝛿0(𝜃).

根据麦克斯韦张量法,可得作用在转子单位表面

积上的麦克斯韦力为

d𝐹 =
𝐵2(𝜃)

2𝜇0
d𝐴, (1)

其中𝜇0为真空磁导率.

转子所受麦克斯韦力沿𝑥, 𝑦轴方向的分量分别

为 ⎧⎨⎩
d𝐹𝑥(𝜃) =

𝑙𝑟

2𝜇0
𝐵2(𝜃) cos 𝜃d𝜃,

d𝐹𝑦(𝜃) =
𝑙𝑟

2𝜇0
𝐵2(𝜃) sin 𝜃d𝜃.

(2)

其中: 𝑙为电机有效铁芯长度, 𝑟为凸极处转子半径.

电机中气隙磁动势基波 𝑓(𝜃)由转矩绕组和悬浮

力绕组共同产生,其大小为

𝑓(𝜃) = 𝐹1 cos(𝜔𝑡− 2𝜃 + 𝜇) + 𝐹2 cos(𝜔𝑡− 𝜃 + 𝜆).

(3)

其中: 𝜔为电气角频率, 𝜇和𝜆分别为转矩绕组和悬浮

力绕组产生的气隙磁动势矢量初始向量角.

无轴承同步磁阻电机中磁通密度与气隙磁动势

关系为

𝐵(𝜃) =
𝜇0𝑓(𝜃)

2𝛿0(𝜃)
. (4)

假设转子偏心位移远小于电机气隙长度 𝛿0, 则

𝛿0(𝜃) = 𝛿0. 将式 (3)和 (4)代入 (2)并积分, 可得转子

所受径向悬浮力为[3, 10][
𝐹𝑥

𝐹𝑦

]
=

[
𝐾𝑚1𝑖𝑑 𝐾𝑚2𝑖𝑞

𝐾𝑚2𝑖𝑞 −𝐾𝑚1𝑖𝑑

][
𝑖𝑥

𝑖𝑦

]
. (5)

其中

𝐾𝑚1 =
𝑙𝑟𝜇0𝑁1𝑁2

48𝛿0
(2π+ 3

√
3),

𝐾𝑚2 =
𝑙𝑟𝜇0𝑁1𝑁2

48𝛿0
(2π− 3

√
3),

𝑁1和𝑁2分别为转矩绕组和悬浮力绕组每相串联有

效匝数, 𝑖𝑑和 𝑖𝑞分别为同步旋转坐标系下转矩绕组等

效两相电流, 𝑖𝑥和 𝑖𝑦分别为同步旋转坐标系下悬浮力

绕组等效两相电流.

当转子偏离中心时,转子上会产生与偏心位移成

正比的麦克斯韦磁张力,其大小为[3, 10][
𝐹𝑠𝑥

𝐹𝑠𝑦

]
=
𝑘π𝑟𝑙𝐵2

𝜇0𝛿0

[
𝑥

𝑦

]
. (6)

其中: 𝑘为与电机结构有关的比例系数, 𝑥和 𝑦为转子

径向偏移量.

假设转子在𝑥, 𝑦方向受外部力分别为𝐹𝑧𝑥和𝐹𝑧𝑦

(含重力), 𝑚为转子质量,则转子径向悬浮力子系统运

动方程为
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2.3 转转转矩矩矩绕绕绕组组组数数数学学学模模模型型型

无轴承同步磁阻电机转子上没有励磁绕组,并且

转子直轴方向和交轴方向的磁阻不等,根据磁阻最小

原理即可产生同步磁阻转矩.在 𝑑−𝑞同步旋转坐标系
下,转矩绕组的子系统数学模型如下:

定子磁链方程⎧⎨⎩𝜓𝑑 = (𝐿𝑠1 + 𝐿𝑚𝑑)𝑖𝑑 = 𝐿𝑑𝑖𝑑,

𝜓𝑑 = (𝐿𝑠1 + 𝐿𝑚𝑞)𝑖𝑞 = 𝐿𝑞𝑖𝑞;
(8)

定子电压方程⎧⎨⎩
𝑢𝑑 = 𝑅𝑠1𝑖𝑑 + 𝐿𝑑

d𝑖𝑑
d𝑡

− 𝜔𝐿𝑞𝑖𝑞,

𝑢𝑞 = 𝑅𝑠1𝑖𝑞 + 𝐿𝑞
d𝑖𝑞
d𝑡

+ 𝜔𝐿𝑑𝑖𝑑;
(9)

转矩方程⎧⎨⎩
𝑇𝑒 − 𝑇𝐿 =

𝐽

𝑃𝑀

d𝜔
d𝑡
,

𝑇𝑒 =
3

2
𝑃𝑀 (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑𝑖𝑞.

(10)

其中: 𝜓𝑑和𝜓𝑞为定子磁链在 𝑑−𝑞轴上的分量, 𝐿𝑠1为

等效两相定子绕组漏感, 𝐿𝑚𝑑和𝐿𝑚𝑞分别为 𝑑−𝑞坐标
下定子和转子绕组间的互感, 𝑢𝑑和𝑢𝑞为定子电压在

𝑑−𝑞轴上的分量, 𝑅𝑠1为转矩绕组定子每相电阻, 𝐿𝑑

和𝐿𝑞分别为 𝑑−𝑞轴电感, 𝜔为同步电角速度, 𝑇𝑒和

𝑇𝐿分别为电机电磁转矩和负载转矩, 𝐽为转动惯量.

3 最最最小小小二二二乘乘乘支支支持持持向向向量量量机机机逆逆逆解解解耦耦耦控控控制制制

3.1 无无无轴轴轴承承承同同同步步步磁磁磁阻阻阻电电电机机机可可可逆逆逆性性性分分分析析析

在使用逆系统方法解耦前,首先判定系统的可逆

性. 在 𝑑−𝑞同步旋转坐标系下,选取无轴承同步磁阻

电机复合被控对象的状态变量为

𝒙 = [𝑥1 𝑥2 𝑥3 𝑥4 𝑥5]
T = [𝑥 𝑦 𝑥̇ 𝑦̇ 𝜔]T, (11)

输入变量为

𝒖 = [𝑢1 𝑢2 𝑢3]
T = [𝑖𝑞 𝑖𝑥 𝑖𝑦]

T, (12)

输出变量为

𝒚 = [𝑦1 𝑦2 𝑦3]
T = [𝑥 𝑦 𝜔]T. (13)

由式 (5)∼ (7)及 (10)的数学关系,可得无轴承同

步磁阻电机复合被控对象的状态方程为

𝒙̇ = 𝑓(𝒙,𝒖) =⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

𝑥3

𝑥4
1

𝑚
(−𝐾𝑚1𝑖𝑑𝑢2 −𝐾𝑚2𝑢1𝑢3 + 𝐹𝑠𝑥 + 𝐹𝑧𝑥)

1

𝑚
(−𝐾𝑚2𝑢1𝑢2 +𝐾𝑚1𝑖𝑑𝑢3 + 𝐹𝑠𝑦 + 𝐹𝑧𝑦)

3𝑃 2
𝑀

2𝐽
(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑𝑢1 − 𝑃𝑀

𝐽
𝑇𝐿

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
, (14)

系统输出方程为

𝒚 = 𝒉(𝒙) =

⎡⎢⎣𝑥1𝑥2
𝑥5

⎤⎥⎦ . (15)

由系统状态方程可以看出,无轴承同步磁阻电机

是含有 5个状态变量的非线性强耦合 3输入 3输出系

统.

首先计算该非线性系统的相对阶次. 对输出函

数式 (15)不断求导,直到其各分量均显含输入变量𝒖,

可以得到⎧⎨⎩

𝑦̇1 = 𝑥3,

𝑦1 =
1

𝑚
(−𝐾𝑚1𝑖𝑑𝑢2 −𝐾𝑚2𝑢1𝑢3 + 𝐹𝑠𝑥 + 𝐹𝑧𝑥),

𝑦̇2 = 𝑥4,

𝑦2 =
1

𝑚
(−𝐾𝑚2𝑢1𝑢2 +𝐾𝑚1𝑖𝑑𝑢3 + 𝐹𝑠𝑦 + 𝐹𝑧𝑦),

𝑦̇3 =
3𝑃 2

𝑀

2𝐽
(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑𝑢1 − 𝑃𝑀

𝐽
𝑇𝐿.

(16)

记𝒀 = [𝑦1 𝑦2 𝑦̇3]
T,因此,输出对输入𝒖的雅可比矩

阵可表示为

𝑨 =

[
∂𝒀

∂𝒖T

]
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

∂𝑦1
∂𝑢1

∂𝑦1
∂𝑢2

∂𝑦1
∂𝑢3

∂𝑦2
∂𝑢1

∂𝑦2
∂𝑢2

∂𝑦2
∂𝑢3

∂𝑦̇3
∂𝑢1

∂𝑦̇3
∂𝑢2

∂𝑦̇3
∂𝑢3

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ . (17)

根据式 (16)计算 (17),可以得到

𝑨 =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
− 1

𝑚
𝐾𝑚2𝑢3 − 1

𝑚
𝑘𝑚1𝑖𝑑 − 1

𝑚
𝐾𝑚2𝑢1

− 1

𝑚
𝐾𝑚2𝑢2 − 1

𝑚
𝑘𝑚2𝑢1

1

𝑚
𝐾𝑚1𝑖𝑑

3𝑃 2
𝑀

2𝐽
(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑 0 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ .
(18)

经计算可得

det𝑨 = − 3𝑃 2
𝑀

2𝑚2𝐽
(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)(𝐾

2
𝑚1𝑖

2
𝑑 +𝐾2

𝑚2𝑢
2
1). (19)

无轴承同步磁阻电机 𝑖𝑑 ∕= 0, 𝐿𝑑 ∕= 𝐿𝑞, 𝐾𝑚1和

𝐾𝑚2是非零常数,因此 det𝑨不为零. 又因为 𝑦1, 𝑦2, 𝑦3
的导数的最低阶数分别为 2, 2, 1,所以系统向量相对

阶次是𝛼 = [𝛼1 𝛼2 𝛼3]
T = [2 2 1]T,并且𝛼1 + 𝛼2 +

𝛼3 = 2 + 2 + 1 = 5,所以系统是可逆的.

3.2 最最最小小小二二二乘乘乘支支支持持持向向向量量量机机机逆逆逆系系系统统统构构构造造造

支持向量机是通过内积函数定义的非线性变换

将输入向量映射到一个高维特征空间, SVM分类函

数形式上类似于一个神经网络,输出是中间节点的线

性组合,每个中间节点对应一个支持向量, LS-SVM辨

识非线性系统结构示意图可参见文献 [8].

对于LS-SVM,它是采用最小二乘线性系统作为

损失函数,代替传统的二次规划方法. 对于给定 𝑙对训
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练样本集 {𝑥𝑘, 𝑦𝑘}𝑙𝑘=1, 𝑘 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑙,其中𝑥𝑘和 𝑦𝑘分

别是输入和输出,输入空间𝑥𝑘被非线性映射𝜙(𝒙)映

射到高维特征空间,所采用的高维特征空间的线性函

数为

𝑓(𝒙) = 𝒘T𝜙(𝒙) + 𝑏. (20)

利用式 (20)来拟合样本, 𝒘为确定这个特征空间

的权值向量, 𝑏为阈值. LS-SVM的优化问题定义为

min
𝒘,𝑏,𝜁𝑘

𝐽(𝒘, 𝜻) =
1

2
∥𝒘∥2 + 1

2
𝑐

𝑙∑
𝑘=1

𝜁2𝑘 , (21)

约束条件为

𝑦𝑘 = 𝒘T𝜙(𝑥𝑘) + 𝑏+ 𝜁𝑘, 𝑘 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑙. (22)

其中: 𝜁𝑘为松弛因子, 𝑐为惩罚因子. 式 (21)的第 1项

和第 2项分别控制模型的复杂度和误差范围.

通过拉格朗日方法求解上述优化问题.引入如下

Lagrange函数:

𝑳(𝒘, 𝑏, 𝜻,𝒂) =

𝐽(𝒘, 𝜻)−
𝑙∑

𝑘=1

𝑎𝑘(𝒘
T𝜙(𝒙𝒌) + 𝑏+ 𝜁𝑘 − 𝑦𝑘). (23)

其中: 𝛼𝑘为拉格朗日乘子, 𝑘 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑙; 𝒂 =

[𝑎1 𝑎2 ⋅ ⋅ ⋅ 𝑎𝑙]T ∈ 𝑅𝑙; 𝜻 = [𝜁1 𝜁2 ⋅ ⋅ ⋅ 𝜁𝑙]T ∈ 𝑅𝑙.

根据KKT最优条件[5], 可得到此优化问题的解

析解为 [
𝑏

𝒂

]
=

[
0 1T

𝑙×1

1𝑙×1 𝜴 + 𝛾−1𝑰

]−1 [
0

𝒚

]
. (24)

其中: 1𝑙×1 = [1 1 ⋅ ⋅ ⋅ 1]T; 𝒚 = [𝑦1 𝑦2 ⋅ ⋅ ⋅ 𝑦𝑙]T;

𝜴为方阵, 其第 𝑖行第 𝑗列的元素为𝜴 = {𝛺𝑖𝑗}𝑙×𝑙 =

𝑲(𝑥𝑖, 𝑥𝑗) = 𝜙(𝑥𝑖) ⋅ 𝜙(𝑥𝑗), 𝑖, 𝑗 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑙, 𝑲(𝑥𝑖, 𝑥𝑗)

为核函数,必须满足Mercer条件.

目前,常用的核函数有线性核函数、多项式核函

数、高斯径向基核函数以及 Sigmoid核函数. 高斯径

向基核函数 (RBF)在可分性和局部性都能取得满意

的结果[11],故本文采用如下高斯径向基核函数:

𝑲(𝒙, 𝑥𝑘) = exp
(−∥𝒙− 𝑥𝑘∥2

2𝜎2

)
, (25)

其中𝜎为核宽度,表示边界封闭包含的半径大小. 为

便于并行计算, 提高效率, 其参数的选择可采用网

络搜索法. 由式 (23)可求出𝒘, 求线性方程组 (24)可

得𝒂和 𝑏,这样便可得到训练数据集的函数估计为

𝑦(𝒙) =

𝑙∑
𝑘=1

𝑎𝑘𝑲(𝒙, 𝑥𝑘) + 𝑏. (26)

与标准 SVM相比, LS-SVM存在一个很大的问

题: 失去了支持向量的稀疏性. 在LS-SVM中向量𝒂

中的所有元素都不为零,几乎所有的训练数据都作为

支持向量出现在模型中, 使模型变得复杂, 运算量也

相应变大,所以应对其进行稀疏化. 首先对样本 𝑎𝑘的

绝对值从大到小进行排序, 去掉一部分绝对值较小

的 𝑎𝑘所对应的样本,余下的进行训练;然后循环以上

步骤. LS-SVM的训练过程可归结为一个线性方程组

的求解过程, 而不必像 SVM那样需要求解一个约束

凸二次规划, 从而使得LS-SVM比标准 SVM具有更

小的计算复杂度.

从 3.1节分析可知,无轴承同步磁阻电机是一个

3输入 3输出的MIMO系统.由于SVM只能用于单输

出函数的逼近问题,为了实现对多输入多输出对象的

模型辨识,本文对转速和两个径向位移分别设计相应

的学习机.

逆系统思想的关键是求得系统的逆模型, 根据

输入数据对 {𝑋𝑘
𝑗 , 𝑢

𝑘
𝑗 }(𝑘 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑙, 𝑗 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑞),

通过LS-SVM的学习, 可得到相应的输入向量系数

𝑎𝑗𝑘和阈值 𝑏𝑗 . 其中: 𝑘表示第 𝑘对训练样本, 𝑗表示原

系统第 𝑗个输出对应的变量. 根据当前输入𝑋𝑗可以

辨识出其逆系统为

𝑢𝑗 = 𝜙(𝑿𝒋) =

𝑙∑
𝑘=1

𝑎𝑗𝑘𝑲(𝑥𝑗𝑘,𝑿𝑗) + 𝑏𝑗 . (27)

采用LS-SVM方法构造系统逆模型解耦的步骤

如下:

Step 1 通过施加激励信号,输入到仿真模型以

获得运行数据集 {𝑥, 𝑦, 𝜔}和 {𝑖𝑑, 𝑖𝑞, 𝑖𝑥, 𝑖𝑦}, 从中等间

距取 400组数据, 其中 200组作为训练样本, 其余 200

组作为测试样本. 这里得到的只是转矩电流 𝑖𝑞, 悬浮

力电流 𝑖𝑥和 𝑖𝑦以及转速𝑛的数据. 因为悬浮力子系

统的相对阶次𝛼1 = 𝛼2 = 2, 转矩子系统的相对阶

次𝛼3 = 1, 在LS-SVM逆系统的求取中, 还需要采用

五点求导公式[12]求取转速𝑛的一阶导数和𝑥、𝑦方向

位移的二阶导数, 从而得到完整的训练样本集 {𝑥, 𝑥̇,
𝑥̈, 𝑦, 𝑦̇, 𝑦, 𝜔, 𝜔̇}和 {𝑖𝑑, 𝑖𝑞, 𝑖𝑥, 𝑖𝑦}.

Step 2 采用网络搜索法先选择参数对 (𝑐, 𝜎)的

初始种群,利用该初始种群对LS-SVM逆模型分别进

行训练, 再由训练好的模型对测试数据进行测试;然

后根据总体测试误差淘汰不合适参数, 产生下一代

参数种群. 重复以上步骤,直到测试误差满足训练精

度, LS-SVM的参数选择为 𝑐 = 3000, 𝜎 = 12. 通过对

3个LS-SVM的学习,获得相应的输入向量系数 𝑎𝑗𝑘和

阈值 𝑏𝑗 ,根据输入可以辨识出式 (27)逆模型的输出.

Step 3 图 2是以转子径向位移为例, 测试基于

LS-SVM的逆系统拟合输出特性. 其中: 实线为系统

模型仿真的实际输出径向位移,虚线为基于LS-SVM

的无轴承同步磁阻电机逆系统跟踪输出.从图 2中可

以看出,基于LS-SVM的逆系统可以很好地实现对系

统的位移拟合输出,说明训练所得的逆系统准确可靠.
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图 2 基于LS-SVM的无轴承同步磁阻电机拟合输出

Step 4 将基于LS-SVM求得的逆系统串接在

原系统之前, 则原MIMO系统被解耦成 3个独立的

SISO伪线性系统,图 3(a)为伪线性系统示意图. 转矩

系统解耦得到一个一阶积分型系统, 称为转速子系

统; 悬浮力系统解耦得到两个二阶积分型线性系统,

称为位置子系统.

&!"'()*LS-SVM+'(,-.

!"/0
,-.1

!"/0
,-.2

!"/0
,-.3

12

12

LS-SVM

23+)*

LS-SVM

13+)*

LS-SVM

23+)*

ω*

x*

y*

ω

x

y

u1

u2

u3

!
"
#
$
%
&
'
(
)

(b) LS-SVM45 6789:;<=>?'(,-@AB

(a) LS-SVM+)*CD,'(EFGH&!")*

!"#$%

ω
.

ω

x

y

*
qi

*

xi

*

yi

LS-SVM
+)*

789
:;<
=>?
'(D
,EF

x
..

y
..

s
-1

s
-2

s
-2

ω
.

&!")*

ω

x

y

x
..

y
..

图 3 伪线性系统及复合控制结构图

Step 5 针对这 3个线性积分子系统分别设计线

性闭环控制器. 位置子系统是两个二阶积分型线性系

统. 𝑥, 𝑦方向位置调节器采用带微分限制环节和积分

分离PID控制器,其表达式为

𝐺𝑐(𝑠) =

⎧⎨⎩
1 + 𝑇d𝑠

1 + 𝜀𝑇d𝑠

(
𝐾p +𝐾p

1

𝑇i𝑠

)
, ∣𝑒∣ ⩽ 𝑐;

𝐾p(1 + 𝑇d𝑠)

1 + 𝜀𝑇d𝑠
, ∣𝑒∣ > 𝑐.

(28)

其中: 𝑇d为微分时间常数, 𝐾p为比例系数, 𝑇i为积分

时间常数, 𝜀为微分增益, 𝑒为输入静差, 𝑐为 PID控制

算法的积分分离阈值.在控制过程中,当 ∣𝑒∣ > 𝑐时,电

机处于起停或负载转矩突变阶段, 偏差较大,此时采

用PD控制以减少超调量; 当 ∣𝑒∣ ⩽ 𝑐时, 位置系统的

实际位移与给定目标位移的误差小于一定值,此时采

用 PID控制以保证位移控制精度.

转速子系统是一阶积分型系统,转速控制器采用

PI调节器,其传递函数为

𝐺𝑐(𝑠) =
𝑘(𝜏𝑠+ 1)

𝜏𝑠
. (29)

其中: 𝜏为积分时间常数, 𝑘为比例系数.

无轴承同步磁阻电机整体控制结构如图 3(b)所

示.

4 仿仿仿真真真研研研究究究

本文采用Matlab/Simulink对逆系统的拟合输出

特性、无轴承同步磁阻电机的转子起浮特性、转速突

变情况下的性能以及在施加干扰力情况的特性进行

了建模和仿真验证. 样机参数如表 1所示.

表 1 无轴承同步磁阻电机参数

转矩绕组极对数𝑃𝑀 = 2 悬浮力绕组极对数𝑃𝐵 = 1

电机额度功率 500 W 电机额定转速 3 000 r/min

转子质量𝑚 = 1 kg 气隙长度 𝛿0 = 0.25 mm

转动惯量𝐽 = 0.002 kg ⋅ m2 辅助轴承气隙为 0.20 mm

图 4是电机转速为 2 000 r/min时转子的起浮特

性图. 由于无轴承电机的气隙长度为 0.25mm, 在仿

真过程中设定转子的初始位置为𝑥 = −0.100mm,

𝑦 = −0.160mm. 从图中可见,转子经过 0.011 s后实现

了稳定悬浮于中心位置.
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图 4 转子起浮轨迹图

图 5(a)是电机转速𝑛由 1 500 r/min加速到2 000

r/min时的转速特性图. 从图中可见, 电机转速从零

开始经过 0.013 s加速至 1 500 r/min稳定运行, 超调

量为 1.5%. 在 0.018 s从 1 500 r/min突然加速到 2 000

r/min稳定运行, 加速时间为 0.005 s, 超调量为 1.0%,

表明系统具有良好的转速响应特性.

图 5(b)和图 5(c)是转速突变过程中对应的转子

质心位移曲线.转子起浮经过 0.011 s震动后稳定悬浮

在中心位置,从仿真结果可以看出,转子位置只在起

浮阶段出现了小幅度震动, 然后稳定悬浮在中心位

置.当转速发生突变时,转子位移没有出现震动,仍然

稳定悬浮在中心位置.可见径向位移基本不受转速变
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化的影响,实现了转矩子系统 (转速)与悬浮力子系统

(径向位移)之间的动态解耦.
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图 5 无轴承同步磁阻电机系统仿真结果

图5(d)和图 5(e)分别为无轴承同步磁阻电机在

外界干扰力作用下的𝑥, 𝑦位移响应曲线. 在转速为

1 500 r/min下, 分别在不同时刻给𝑥, 𝑦方向上施加干

扰力: 在 0.009 s时给𝑥方向上施加 98N的干扰力; 在

0.011 s时给 𝑦方向上施加大小为 98N的干扰力. 从仿

真结果图 5(d)和图 5(e)可以看出,所施加的力只对该

方向上的位移有微小影响,不会影响到另外一方向上

的位移曲线.闭环控制可使转子迅速回复到平衡位置

并稳定悬浮,可见径向悬浮力垂直方向之间实现了动

态解耦控制.从以上仿真曲线及给出的仿真数据可以

看出该方法实现了系统解耦,并具有较好的动态性能.

5 结结结 论论论

针对无轴承同步磁阻电机这一复杂的多变量、

非线性、强耦合系统,本文给出了一种基于最小二乘

支持向量机的解耦控制方法,并得到如下结论:

1) 无轴承同步磁阻电机是一个 3输入 3输出

的 5阶非线性、强耦合系统,并且系统是可逆的.

2)基于LS-SVM的逆模型应用于无轴承同步磁

阻电机的解耦控制,在不依赖于精确的数学模型的情

况下, 通过对样本集多次训练, 能够得到辨识效果比

较理想的逆模型.

3)基于最小二乘支持向量机的解耦控制方法,将

无轴承同步磁阻电机这个多变量、强耦合系统解耦成

基本线性化的伪线性系统,通过设计闭环控制器, 实

现无轴承同步磁阻电机转速, 𝑥轴径向位移和 𝑦轴径

向位移之间的动态解耦控制,并且系统超调小、响应

速度快,具有良好的动静态特性.

参考文献(References)

[1] Chiba A, Rahman M, Fukao T, et al. Radial force in a

bearingless reluctance motor[J]. IEEE Trans on Magnetics,

1991, 27(2): 786-790．

[2] Chiba A, Fukao T, Ichikawa O, et al. Magnetic bearings

and bearingless drives[M]．Boston: Elsevier Newnes

Press, 2005: 239-249．

[3] Vapnik V N. An overview of statistical learning theory[J].

IEEE Trans on Neural Networks, 1999, 10(5): 988-999.

[4] Suykens J A K, Vandewalle J. Multiclass least squares

support vector machines[C]．Proc of Int Joint Conf on

Neural Networks. Washington, 1999: 900-903．

[5] Suykens J A K, Vandewalle J. Least squares support vector

machine classifiers[J]. Neural Processing Letter, 1999,

9(3): 293-300.

[6] 程启明,杜许锋,郭瑞青,等.基于最小二乘支持向量机

的多变量逆系统控制方法及应用[J]. 中国电机工程学

报, 2008, 28(35): 96-101.

(Cheng Q M, Du X F, Guo R Q, et al. Decoupling

compound control method based on least squares support

vector machines multivariable inverse system and its

application[J]. Proc of the CSEE, 2008, 28(35): 96-101.)

[7] 宋夫华,李平.支持向量机𝛼阶逆系统解耦控制方法[J].

浙江大学学报: 工学版, 2007, 41(2): 226-229.

(Song F H, Li P. 𝛼th-order inverse decoupling control

method based on support vector machinse[J]. J of Zhejiang

University: Engineering Science, 2007, 41(2): 226-229.)

[8] 宋夫华. 支持向量机逆系统方法及其应用研究[D]. 杭

州: 浙江大学信息科学与工程学院, 2006.

(Song F H. Study on support vector machine inverse system

method and its application[D]. Hangzhou: College of

Information Science and Engineering, Zhejiang University,

2006.)

(下转第1675页)


