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［摘要］ 针对纯电动商用车转向助力油泵应用中的永磁同步电机瞬态响应不足的难题，提出一种基于级联扩

张状态观测器的转速环优化策略。设计了扩展卡尔曼滤波器作为无位置传感器控制基础，自适应设计避免了参数

整定复杂、收敛速度慢的问题。通过内外扰动的级联观测，并采用线性反馈控制率替代传统 PI 控制器，提升了转速

环的抗扰和跟踪能力。台架实验表明，本文所提无传感器控制架构在动态和稳态工况下显著降低了位置估计误差，

稳态误差仅为 1. 4°；优化的转速环控制有效提升了系统抗扰能力和电机瞬态响应性能。实车可靠性测试显示，转向

助力电机控制器运行稳定，无性能故障发生。
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［Abstract］  A speed loop optimization strategy based on cascaded extended state observer （ESO） is pro⁃
posed to address the insufficient transient response of permanent magnet synchronous motor （PMSM） for steering 
power oil pump application in pure electric commercial vehicles. An extended Kalman filter （EKF） is designed as 
the basis of position sensorless control， with the adaptive design to avoid the problems of complicated parameter tun⁃
ing and slow convergence. The anti-disturbance and tracking ability of the speed loop is improved by the cascaded 
observation of internal and external disturbances， and the use of the linear state error feedback control rate （LSE⁃
FC） for replacement of the traditional PI controller. The bench tests show that the sensorless control scheme pro⁃
posed in this paper significantly reduces the position estimation error under dynamic and steady-state conditions， 
with a steady-state error of only 1.4° . The optimized speed loop control effectively improves the system's perfor⁃
mance of disturbance rejection and transient response. The reliability test shows that the steering power motor con⁃
troller operates stably without performance failure.
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前言

永 磁 同 步 电 机（permanent magnet synchronous 
motor， PMSM） 因其高效率、高功率密度、小体积的

优势［1-3］，被广泛应用于驱动纯电动商用车中的转向

助力油泵［4］。一般来讲，PMSM 的控制采用矢量控制

架构，这需要精确的转子位置信息，在实际工程应用

中，这可通过安装位置传感器获得。但是在转向助

力油泵场合，安装空间狭小且工作环境恶劣，为了保

证 PMSM 的高可靠性控制，无位置传感器控制技术

被用来替代机械式位置传感器，这同样也节省了

成本。

无位置传感器控制技术通常被划分为两类：即

基于电机凸极性的高频注入法和基于电机基波数学

模型的方法［5］。基于电机凸极性的高频注入法对电

机的定子绕组进行电压或电流信号注入，利用电机

的凸极效应获取不同的响应，并从中提取位置信息，

常用的有脉振正弦高频注入法［6］、脉振方波高频注

入法［7］、旋转正弦高频注入法［8］。这些方法在电机高

速运行时会引起转矩脉动和谐波畸变的问题，而驱

动转向助力油泵的电机绝大部分工况为工作于额定

转速，其电机凸极性很低，甚至可能出现负凸极性的

情况，因此基于电机凸极性的高频注入法并不适用。

基于电机基波数学模型的方法通过对电机定子

磁链或者反电动势进行观测进而获得转子位置信

息，基于反电动势观测的方法依赖电机参数更少，算

法复杂度更低，应用更加广泛。常用的反电动势观

测方法包括滑膜观测器［9］、龙贝格观测器［10］、模型参

考自适应方法［11］。滑膜观测器具有固有抖振特性，

需要添加额外的抑制抖振的措施，如引入低通滤波

器和用 sigmoid 函数替换 sign 函数［12］，这分别会带来

位置估计的相移和增加控制系统复杂度。龙贝格观

测器受逆变器非线性影响较大，鲁棒性较差。模型

参考自适应方法中常用 PI 调节器作为自适应结构，

因此系统的性能只能在电机的某一转速范围内达到

最佳。值得说明的是这些方法在观测出反电动势

后，都需要设计后处理步骤才能进一步得到转子位

置和转速的估计值，如锁相环（phase-locked loop， 
PLL）、正交锁相环等［13］。

扩展卡尔曼滤波（extended Kalman filter， EKF）

是一种考虑状态与测量噪声的最优随机方法，能有

效估计 PMSM 无位置传感器控制中的系统状态，适

用于全速域且具备高鲁棒性，同时直接提供转子位

置和转速信息，省却复杂后处理，具有广阔的应用

前景。

目前，基于 EKF 的 PMSM 无位置传感器控制研

究主要集中在以下 3 个方面。（1） 降低运算资源：文

献［14］中提出平行降阶 EKF 用于位置估计，并在

FPGA 中 实 现 ，实 验 表 明 其 运 算 效 率 显 著 优 于

DSP［15］，但 FPGA 成本较高且使用复杂。文献［16］中

提出平方根 EKF 算法，可在定点 DSP 上实现无位置

传感器控制。（2） 优化协方差矩阵：文献［17］中通过

完全归一化设计，提高了协方差矩阵整定的通用性。

文献［18］中采用闭环优化方法，以阶跃响应为指标

调整矩阵，消除低速抖动，但仅实现无速度传感器控

制，仍须采集转子位置以保证模型精度。（3） 提高估

计精度：文献［14］中通过优化电流跟踪误差的熵设

计补偿控制器，增强 PI 电流环的跟踪能力，提高位

置估计精度，但未考虑转速环，导致 PMSM 瞬态抗扰

能力较弱。不过，这些研究都集中在保证计算效率

和高精度需求，忽略了基于 EKF 的无位置传感器控

制的动态性能提升。

当纯电动商用车转向轮遇到障碍物导致不能继

续转向时，转向助力电机会经历转矩阶跃的工况，这

对电机的瞬态响应特性提出了严峻挑战。提升电机

的瞬态响应特性可从转速环控制和位置信息提取两

个层面优化。（1） 对于转速环控制优化，文献［19］中

提出利用扰动观测器来估计负载转矩，并结合状态

反馈控制器更新电流工作点，提升了动态性能，但是

增益参数设计比较复杂。文献［20］中设计扩张状态

观测器（extended state observer， ESO）估计总扰动，

抑制滑膜转速控制器的抖振并改善速度跟踪和动态

响应；在文献［21］中，ESO 还被用于对外部恒载扰动

进行估计和前馈，以提高预设性能速度控制的鲁棒

性。文献［22］中提出的主动阻尼技术也能提升转速

环的抗扰能力，但是主动阻尼引入会增加额外的损

耗。文献［23］中设计了 2 自由度线性自抗扰控制器

（active disturbance rejection controller， ADRC），解决

了动态响应与干扰抑制的耦合问题。然而，以上研

究中的性能提升依赖位置传感器采集精确的转速和

位置信息，尚未在无位置传感器控制上得到验证，且

未匹配应用于负载阶跃动态变化的情况。（2） 对于

位置信息提取的优化策略，文献［10］中提出自适应

正交 PLL，改善传统 PLL 在抗扰和相移间的矛盾，降

低动态位置估计误差。文献［24］中从避免反复试验
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进行参数调整的角度出发，提出自适应补偿预测

PLL 以提升位置估计动态性能。文献［25］中以 ESO
替代 PLL，减少转矩阶跃过程中的位置估计误差和

转速抖动，但仍基于反电势观测器进行位置估计，在

全速域精度上不如 EKF。文献［26］中引入增益调度

控制器用于改进位置观测的瞬态性能，但是其准确

性仍然依赖于霍尔效应传感器的精度校正。然而，

这些位置信息提取优化策略有各自特殊的应用局限

性。因此，目前尚缺乏专门针对基于 EKF 的 PMSM
无位置传感器控制优化动态响应的研究，而这一领

域对提升转向助力油泵电机性能至关重要。

本文提出了一种基于级联 ESO 的转速环控制策

略，用于提升基于 EKF 的 PMSM 无位置传感器控制

动态性能。针对传统 EKF 的参数整定复杂、收敛速

度 慢 的 问 题 ，设 计 了 自 适 应 EKF（adaptive EKF， 
AEKF）在线调优系统噪声协方差，以提高滤波性能。

EKF 的测量输入量包括电机两相静止坐标系下的电

流，而电机受到负载转矩阶跃时过大的转速脉动会

带来较大的电流抖动，进而引发较大的动态位置估

计误差。于是，通过将负载转矩作为外部扰动，将其

它因素导致的转矩脉动作为内部扰动，设计级联

ESO 分别观测内外扰动，并引入线性反馈控制率替

换传统 PI 转速环控制器，能够提升转速环的抗扰性

能和转速跟踪性能，进而使得基于 AEKF 的无位置

传感器控制能最小化动态位置估计误差，保证车用

转向助力油泵电机在极限工况的运行可靠性。转速

环优化后的 AEKF 无传感器控制架构能同时提升电

机的稳态精度和动态性能。

1　基于 AEKF 的无位置传感器控制

1. 1　PMSM 数学模型

在 两 相 静 止 坐 标 系 下 ，PMSM 数 学 模 型 可 表

示为
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式中：［uα uβ］

T 和［iα iβ］
T 为 αβ 轴下的电压和电流分

量；Rs 和 Ls 分别为定子电阻和定子电感；φf 为永磁磁

链；ωe 和 θe 分别为转子电角速度和位置；p 代表微分

算子。

将 x（t）=［iα iβ ωe θe］
T、u（t）=［uα uβ］

T 和 y（t）=［iα iβ］
T

分别作为矢量控制系统中的状态变量、输入变量和

输出变量，令 1/Ls=δ，式（1）可表示为如下状态空间方

程的形式：
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y ( t ) = Cx ( t ) （2）
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对于采样时间 Tc 的某一采样时刻 k，将式（2）用

1 阶欧拉离散后，可以得到如下表达式：

{xk = Ak - 1xk - 1 + Bk - 1uk - 1

yk = Cxk （4）
其中：

ì

í

î

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

Ak - 1 =
é

ë

ê

ê

ê
êê
ê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú
úú
ú
ú

ú

ú

ú1 - δRsTc     0            δφ f sin θeTc       0
   0          1 - δRsTc   -δφ f cos θeTc    0
   0                   0                  0                  0
   0                   0                  Tc                 1

Bk - 1 =
é

ë

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú
δTc  0
 0   δTc 
 0    0
 0    0

（5）

1. 2　EKF 算法

EKF 是一种最优随机方法，通过考虑系统模型

中的状态噪声和测量噪声，利用方差占比权重寻找

单周期下最优目标状态值，可用如下的两步递归方

程来描述：

（1） 预测：计算估计值从 k-1 到 k 时刻的演化过

程，即

ì
í
î

(a )： x̂k|k - 1 = Φk - 1 x̂k - 1 + BTcuk - 1

(b)： P k|k - 1 = Φk - 1P k - 1ΦT
k - 1 + Qk - 1 （6）

式中：Φ 为状态转移矩阵；Q为系统噪声协方差矩

阵；P为状态估计误差协方差矩阵。

（2） 更新：更新后的估计值和协方差为

ì
í
î

ïï
ïï

(a )： x̂k = x̂k|k - 1 + K k( )yk - Hx̂k|k - 1

(b)： P k = P k|k - 1 - K kHP k|k - 1 （7）
式中：H为观测矩阵；Kk为卡尔曼增益。

K k = P k|k - 1H T(HP k|k - 1H T + Rk ) -1
（8）

式中R为测量噪声协方差矩阵。

1. 3　AEKF 的设计

在算法实现过程中，系统噪声协方差Q易受建
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模不精确、离散化误差和系统输入误差的影响，难以

量化。测量噪声协方差R与传感器的特性相关可以

量化，可从数据采集系统中得到。两者对无位置传

感器系统的跟踪速度和零点误差特性有直接影响。

为解决参数整定复杂与随动性能不足的问题，引入

自适应率以调整单次循环运算难以确定的Q值，简

化参数匹配过程。

在单循环运算中，状态预测值与传感器测量值

之间的更新序列 es可表示为

eks = yk - Hx̂k|k - 1 （9）
利用协方差匹配原理，构建更新序列 es 的协方

差矩阵中的估计值 Ĉv 与其数值理论值一致，可以

得到：

Ĉv = 1
m ∑

i = 1

m

ek - ieT
k - i = HP̂ k|k - 1H T + Rk = E{eks ekTs }

（10）
式中预测方程无过程噪声，这是由于系统噪声

量为假想值，与系统关系不可量化，而测量噪声则可

量化处理，其中 P̂ k|k - 1 是预测的状态协方差的估计

值，m 是估计序列的大小。

在Rk和 P̂ k|k - 1 已知的情况下，Qk可以通过引入缩

放因子进行在线校正，缩放因子可计算为估计的更

新序列协方差与预测的状态协方差的比值：

α = tr [ HP̂ k|k - 1H T ]
tr [ HP k|k - 1H T ] = tr [ Ĉv - Rk ]

tr [ HP k|k - 1H T ] （11）
式中 tr [·]为矩阵的迹，表示方阵对角元素之和；α 为

比 例 因 子 。 将 式（6）中（b）与 式（10）代 入 式（11）
可得：

αk - 1 = tr éë ù
ûH ( )Φk - 1 P̂ k - 1ΦT

k - 1 + Q̂k - 1 H T

tr [ ]H (Φk - 1P k - 1ΦT
k - 1 + Qk - 1 )H T （12）

为估计的系统噪声协方差 Q̂k 所设计的自适应

率可表示为

Q̂k = Qk - 1 αk - 1 （13）
引入自适应率，可以进一步缩小单周期估测存

在的协方差误差，提高估计的收敛速度。传统 EKF
的Q没有自适应设计，如果Q设置过小，会导致滤波

结果发散；如果Q设置过大，滤波器对噪声的敏感性

增加。另外，固定的Q值设置使得滤波器对动态变

化的响应缓慢或不准确，状态估计精度和收敛速度

都弱于 AEKF。

1. 4　基于 AEKF 的 PMSM 无位置传感器控制

为 了 进 行 滤 波 器 的 设 计 ，根 据 离 散 化 后 的

PMSM 动态模型（式（4）所示），可得到输出矩阵H和

状态转移矩阵Φ：

H = C； Φ = Ak - 1 （14）
在估计过程中以电压、电流作为观测器输入，在

单周期做出最优直接估计电机转子位置、转速并输

出用于无位置传感器架构。AEKF 可总结为如下实

现过程。

步骤 1：初始化系统噪声Q（0）、测量噪声R（0）、

协方差矩阵P（0），k=1。

步骤 2：测量状态输入。提取采样电流 iα、iβ与电

压指令 uα、uβ作为 AEKF 观测器输入。

步骤 3：状态预测。用式（6）实现临时状态变量

的预测，根据式（14），其标量形式表示为
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ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ik|k - 1
α = ( )1 - δRsTc ik - 1

α + ωk - 1e δψ f sin θk - 1e +
              δTcuk - 1

α

ik|k - 1
β = ( )1 - δRsTc ik - 1

β - ωk - 1e δψ f cos θk - 1e +
              δTcuk - 1

β

ωk|k - 1e = ωk - 1e
θk|k - 1e = θk - 1e + Tc ωk - 1e

（15）

步骤 4：通过式（9）与式（10）计算估计的更新序

列协方差矩阵 Ĉv，同时引入R（0）加以修正。

步骤 5：结合式（10）、式（11）与式（12）更新预测

系统噪声协方差Q。

步骤 6：计算预测状态协方差矩阵P k|k - 1。根据

自适应设计后的 Q̂k - 1 通过式（6）中（b）计算临时状

态协方差矩阵P k|k - 1，其中Φ可通过（14）得到。

P k|k - 1 =
é

ë

ê

ê
êê
ê

ê ù

û

ú

ú
úú
ú

úΦ11 Pk - 111 ΦT11 ⋯ Φ14 Pk - 114 ΦT14⋮ ⋱ ⋮
Φ41 Pk - 141 ΦT41 ⋯ Φ44 Pk - 144 ΦT44

+ Q̂k - 1

（16）
步骤 7：基于式（7）中（b）更新当前状态协方差

矩阵 Pk，基于式（8）计算卡尔曼增益 Kk，其中 H 和

Pk|k-1上面已经得到。

P k =
é

ë

ê

ê

ê
êê
ê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú
úú
ú
ú

ú

ú

ú1 - kk - 111 1 - kk - 112 1 1
1 - kk - 121 1 - kk - 122 ⋮
1 - kk - 131 1 - kk - 123 ⋮
1 - kk - 141 1 - kk - 124 1 1

·

 
é

ë

ê

ê
êê
ê

ê ù

û

ú

ú
úú
ú

úPk|k - 111 ⋯ Pk|k - 114⋮ ⋱ ⋮
Pk|k - 141 ⋯ Pk|k - 144

（17）

K k =
é

ë

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

úPk11 Pk21
Pk21 Pk22
Pk31 Pk23
Pk41 Pk24

(éëêêêê ù

û
ú
úú
úPk11 Pk21

Pk21 Pk22 + R (0 ) ) -1
=

é

ë

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

úkk11 kk21
kk21 kk22
kk31 kk23
kk41 kk24

（18）

步骤 8：基于式（7）更新预测变量，更新后的预
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测值为

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

îk
α = îk|k - 1

α + kk11 i͂k
α + kk21 i͂k

β

îk
β = îk|k - 1

β + kk21 i͂k
α + kk22 i͂k

β

ω̂ke = ω̂k|k - 1e + kk31 i͂k
α + kk23 i͂k

β

θ̂ke = θ̂k|k - 1e + kk41 i͂k
α + kk24 i͂k

β

（19）

式中 kij为卡尔曼增益Kk中的元素。式（19）中的状态

误差表示为

ì
í
î

ïï

ïï

i͂k
α = ik

α - îk|k - 1
α

i͂k
β = ik

β - îk|k - 1
β

（20）
AEKF 控制率的设计时序图如图 1 所示。

2　基于级联 ESO 的 AEKF 无位置传感
器控制瞬态性能提升策略

相对于其它位置估计方式，本文提出的 AEKF
能 得 到 更 好 的 位 置 估 计 精 度 。 但 是 本 文 研 究 的

PMSM 会经历负载转矩阶跃的工况，实际上这也是

转向助力油泵 PMSM 出厂测试中经历的最恶劣的工

况。因此，为了提升 PMSM 的抗扰特性，提升 PMSM
在 AEKF 无传感器控制下的瞬态响应特性，本文提

出 了 一 种 基 于 ESO 的 优 化 策 略 ，通 过 ESO 估 计

PMSM 受到的内外扰动，并将其补偿到转速环的输

出，能够在保证高精度位置估计的同时显著提升瞬

态抗扰能力，总体框图如图 2 所示。

2. 1　PMSM 动力学建模

PMSM 的动力学建模可表示为
d
dt

ωm ( t ) = 1
J Te ( t ) - 1

J [TL ( t ) + Bω r ( t ) ] （21）
式中：J 为转动惯量；ωm 为机械角速度；TL 为负载转

矩；B 为黏性摩擦系数；Te 为电磁转矩。

考虑扰动后，PMSM 动力学模型可表达为
d
dt

ωm( t) = 1
J Te ( t ) - 1

J ( (TL( )t + Bω r( )t +
)ΔTψ( )t + ΔTp( )t + ΔTb( )t （22）

图 1　AEKF 控制率设计时序图
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式中 ΔTΨ 、ΔTp 和 ΔTb 分别为磁场谐波变化、电流采

样误差和测量偏置误差引起的转矩波动。定义 f（t）
表示 PMSM 受到的总扰动，并将其分解为外部扰动 fo

（t）与内部扰动 fin（t），表达为

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

f ( )t = fo( )t + f in( )t
fo( )t = TL( )t
f in( )t = Bωm( )t + ΔTp( )t + ΔTψ( )t + ΔTb( )t

（23）
2. 2　级联 ESO 设计

本文设计一种基于级联 ESO 的扰动抑制策略，

一个 ESO 估计的外部扰动可作为另一个内部扰动观

测 ESO 的输入，通过级联的方式提升总体扰动估计

准确性。具体而言，如果仅考虑外部扰动，扰动估计

值与实际值之间存在稳态误差，无法实现无偏估计

和准确的参考转矩的前馈补偿，参考转速的跟踪性

能也会下降；而将摩擦和参数失配造成的扰动定义

为同样表现为转矩的内部扰动，并叠加在外部扰动

上构成系统的集总扰动。可通过设计级联 ESO 对
内外扰动的联合估计，提高对扰动的估计精度，增强

系统对扰动的鲁棒性，进而提升 AEKF 的位置估计

动态精度。其设计框图如图 3 所示。

时域 Te 下外部扰动观测器的动力学方程可表

达为
d
dt

ωm ( t ) = 1
J Te ( t ) - 1

J fo ( t ) - 1
J f in ( t ) （24）

在进行外部扰动观测时，引入内部扰动中的

Bω̂km 项以加快收敛速度与观测精度。将转速观测误

差 εout 作为输入主体变量，设计的 2 阶离散 ESO 观测

外部扰动如下：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

εkout = ω̂kAEKF - ω̂km，out
ω̂k + 1m = ω̂km + Tc ( βo1 εkout + f ̂ ko + buk - Bω̂km )
bf ̂ k + 1o = bf ̂ ko + Tc βo2 εkout

（25）

式中：ω̂m，out、ω̂AEKF 分别为外部扰动观测 ESO 观测的

角速度与 AEKF 无位置传感器估计的角速度；b=np/J
为系统输入增益；u = T *e 为观测器状态输入；T *e 为参

考电磁转矩；np 为电机极对数；βo1、βo2 为外部扰动

ESO 增益系数。

在进行内部扰动观测时，可认为外部扰动已经

观测得到，将转速观测误差 εin 作为输入主体变量，

设计的 2 阶离散 ESO 观测内部扰动如下：

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï

ï
ïï
ï

ï

εkin = ω̂kAEKF - ω̂km，in
ω̂k + 1m，in = ω̂km，in + Tc (αi1 εkin + f ̂ kin + bukin )
bf ̂ k + 1in = bf ̂ kin + Tc αi2 εkin
ukin = T *e + f ̂ ko

（26）

式中：ω̂km，in 为内部扰动观测 ESO 观测的角速度；αi1、
αi2 为内部扰动观测 ESO 增益系数。

通过前馈补偿的方式可以将 ESO 观测的扰动量

提前作用于系统转速环输出来降低扰动带来的影

响，于是参考转矩 T ∗e 可表示为

T ∗e ≜ u = u0 /b - f ̂out - f ̂ in （27）
式中 u0为转速环控制器的输出。引入线性反馈控制

率替换传统的转速环 PI 控制器，可以得到转速环输

出为

u0 = kLSEF ( ω ref - ω̂m ) （28）
式中：kLSEF为线性反馈率系数；ωref为参考转速。

假设所设计的 ESO 估计的状态变量能很好地跟

随实际值，即 f ̂ in → f in，f ̂out → fout，则根据式（24）和式

（27），有

ω̇̂ = bu + bfout + bf in = b [ (u0 /b - f ̂out - f ̂ in ) ] +
         bfout + bf in ≈ u0 （29）
因此转速环可以看作是一个纯积分环节，在此

基础上，与传统 PI 控制对比，所设计的线性反馈控

制率仅须调整 kLSEF 即可实现零稳态误差，且能实现图 3　级联 ESO 设计框图

图 2　基于 AEKF 无位置传感器控制的瞬态响应特性优化

总体框图
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控制超调与响应速度之间的解耦，简化参数调整

过程。

2. 3　级联 ESO 参数整定及跟踪性能分析

根据式（25），可以得到外部扰动用的 ESO 的误

差状态矩阵为

Ae = é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
ú-βo1 1

-βo2 0 （30）
根据李雅普诺夫第一判据可知，为使闭环控制

系统稳定，Ae 所有特征值均位于 s 平面的左半平面，

则可根据 Ae的特征多项式，将极点配置在 ω0处如下：

λ( s) = s2 + βo1 s + βo2 = ( s + ω0 )2 （31）
式中 ω0 为 ESO 的带宽。同样的方式可以配置内部

扰动观测器的极点，于是可以得到：

ì
í
î

βo1 = αi1 = 2ω0
βo2 = αi2 = ω20

（32）
理论上，2 阶 LESO 的带宽越高，其响应速越快，

但是抗高频扰动性能变差，根据经验法，ω0的选择范

围为 ω0≈（3~5）ωc，其中 ωc为转速环带宽。

当不考虑内部扰动时，根据式（21）和式（25）可

知，外部扰动估计值 f ̂o 与系统所承受的实际外部扰

动 fo在频域下的传递函数为

f ̂o ( s)
fo ( s) = βo2

s2 + βo1 s + βo2
（33）

将 ESO 的极点配置在 ω0 处。分析转向助力油

泵电机的实际工况，其所受到的外部扰动可近似表

达为幅值为 G 的瞬态冲击扰动与以 k 为斜率的斜坡

变化的扰动之和，则可表示为

f ̂o ( s) = ( k
s2 + G

s ) ω20

( )s + ω0
2 （34）

将其变换到时域，则外部扰动的时间响应可表

示为

f ̂o ( t ) = G + kt - 2k
ω0

+ ( )2k - Gω0 e( )-ω0 t

ω0
+

( )k - Gω0 te( )-ω0 t （35）
可以看出，在仅考虑单一外部扰动时，ESO 对扰

动的估计值存在-2k/ω0 的稳态偏差。通过引入内部

扰动观测器，并将观测得到的外部扰动作为已知量

输入，可以得到集总扰动估计值与系统所承受的实

际外部扰动在频域下的传递函数：

f ̂o ( s) + f ̂ in ( s)
fo ( s) =
( βo1 + αi2 )s2 + ( βo1 αi2 + βo2 αi1 )s + 2βo2 αi2

( )s2 + βo1 s + βo2 ( )s2 + αi1 s + αi2
（36）

在同样的叠加扰动下，将两个ESO的极点均配置

在 ω0 处，可以得到集总扰动的时间响应为式（37）。

可以看出，通过设计级联 ESO 对内外扰动的联合估

计，集总扰动的估计无稳态误差，提高了对扰动的估

计精度，增强了系统对扰动的鲁棒性，进而提升了

AEKF 的位置估计精度。

fo( t) + f in( t) = G + kt - Ge-ω0 t -
( )2kω0 - Gω20 t2e-ω0 t

2 +
( )Gω30 - kω20 t3e-ω0 t

6 - ( )k + Gω0 te-ω0 t （37）
图 4 展示了所提出的级联 ESO 估计内外扰动的

扰动跟踪能力仿真。扰动信号为斜率为 30 的斜坡

变化负载转矩，待电机转速到达额定值后作用于

系 统中，内外 ESO 带宽保持一致，分别为 50、250、

500 rad/s。可以看出，所提出的级联 ESO 估计内外

扰动后，在合适的带宽范围内，扰动估计的稳态误差

非常小，几乎为 0，转速偏差也非常小，在 1 r/min 以

内，这都得益于所提出的级联 ESO 具备的极强扰动

跟踪能力。

3　实验结果

为了验证所提出策略的有效性，本文对一台
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图 4　级联 ESO 的扰动跟踪能力
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3 kW 的转向助力油泵电机进行了模拟纯电动商用

车转向特性的台架实验，电机参数如表 1 所示，测试

台架如图 5 所示。转向油泵的进出油口通过有可调

液压阀的液压管路与储油罐相连形成液压回路，通

过调整阀门开度能够快速改变出油口的油压以模拟

真实负载状态的测试环境。转向油泵总成易于拆

卸，通过配做联轴器，在油泵电机和泵头之间加装转

矩转速传感器，通过光编码器的信号转换装置在示

波器上观察实时实验测量结果，用于对转子位置估

计算法的估计精度进行测试。

实 验 验 证 中 所 使 用 的 电 机 控 制 器 基 于 DSP 
TMS320F28335 芯片开发，其主频 150 MHz。实验过

程中直流供电电压为 550 V，利用上位机通过 CAN
通信方式向控制器下发指令。控制器 IGBT 功率模

块的开关频率设定为 6 kHz，与电机矢量控制算法及

无位置传感器控制算法的执行频率一致。

3. 1　AEKF 位置估计验证

为了验证 AEKF 无位置控制算法的有效性，转

速环暂时采用 PI 控制，其 PI 参数分别为 1 和 0. 1，同

时 AEKF 的初始值 Q（0）、R（0）、P（0）对应设置为

diag（10 10 0. 1 0. 001）、diag（0. 1 0. 1）、diag（0. 01 
0. 01 0. 01 0. 01），其 中 diag（·）表 示 为 主 对 角 线

矩阵。

图 6（a）展示了电机从 0~1 000 r/min 的空载启

动过程位置估计实验波形，可以看到 AEKF 的估计

位置更接近传感器所识别的转子真实位置，在低转

速低信噪比环境中依然可保持位置估计的准确性。

作为对比，EKF 控制下的估计位置相较于转子真实

位置有明显的滞后，产生较大的位置估计误差。

图 6（b）展示了电机先后经历静止、急加速、急

减速 3 个工况的转速估计实验波形，其中根据油泵

电机的转速工作范围，在 0~0. 5 s 电机处于静止状

态；在 0. 5~1 s 电机处于第 1 阶段加速状态，提升转

速至 500 r/min 测试启动过程估计转速效果；在 1~2 s
电机先后 2次处于急加速至 1 000和 1 500 r/min，最后

在 2~3 s 急减速至 1 000 r/min，验证电机在转速指令

阶跃时的表现。

在静止状态，AEKF 和 EKF 估计的转速信息均

未发生信号“毛刺”现象；同时，两种方式均能在无辅助

启动算法条件下实现电机的可靠性启动。不过，EKF
在起步阶段转速抖动量更大，抖动幅值为 223 r/min，

而 AEKF 的转速抖动量仅为 186 r/min，AEKF 实现了

冲击更小的启动。对于 500~1 000 r/min 的急加速阶

段，AEKF 估计的转速更能准确地跟随实际电机转

表 1　车用转向助力油泵 PMSM 参数

电机参数

额定功率/ kW
峰值功率/kW

额定转矩/（N·m）

额定电流/A
额定转速/（r·min-1）
额定流量/（L·min-1）

数值

3
6

23
10

1 500
16

电机参数

磁极对数

定子电阻/Ω
d 轴电感/mH
q 轴电感/mH

永磁磁链/Wb
安全阀压力/MPa

数值

4
1. 12

12. 52
23. 37
0. 263

18

图 5　转向助力油泵电机测试台架
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图 6　AEKF 无位置控制实验结果
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速，由加速状态切换至稳态时无超调、无明显额外调

整时间，有利于提高无位置传感器控制的鲁棒性。

作为对比，EKF 估计的转速跟踪误差更大。同时，

AKEF 估计转速的收敛时间较 EKF 明显减小，这得

益于对系统噪声协方差矩阵Q的自适应设计。在急

减速工况中，控制变量反向变化，AEKF 估计的转速

均实现平滑、准确、无振荡地跟随实际电机转速，明

显优于 EKF 策略。值得说明的是，虽然在加减速的

动态过程中，EKF 控制下的实际转速相较于 AEKF
能够较快地达到目标转速，但随之带来的是转速估

计值和实际值之间的明显偏离，因此这种动态响应

性能并不是控制所期望的。作为对比，AEKF 控制

下的实际转速更加平滑且无振荡，在动态过程电机

受到扰动时将具备更好的鲁棒性。

图 6（c）中展示了 AEKF 和 EKF 两种方法得到的

转速估计误差，可以看到基于卡尔曼滤波的无位置

传感器策略能够实现转速的无偏估计。这是因为在

每次更新中，卡尔曼滤波会根据观测和预测的差异

调整状态估计，并通过过程噪声和观测噪声的协方

差来平衡误差。没有偏置的转速误差才能保证高精

度的位置估计，避免转速误差对角度误差的积累

效应。

除 此 之 外 ，图 7 展 示 了 电 机 运 行 在 额 定 转 速

1 500 r/min、负载转矩 6 N·m 时，用滑模观测器［9］、龙

贝格观测器［10］和本文所提 AEKF 方法分别进行位置

估计的稳态位置估计误差。可以明显看出，龙贝格

观测器在位置估计中会产生高达 7. 6°的稳态误差。

尽管滑模观测器的稳态位置估计误差显著减小，降

至 3. 8°，但其固有的抖振特性仍导致稳态位置估计

的误差波动较大，这进一步引发电机电流的抖动，进

而影响电机的稳态性能。相比之下，本文所提出的

AEKF 方法在稳态位置估计中仅产生 1. 4°的误差，

且波形平稳，更有助于电机的稳态运行。

3. 2　基于级联 ESO 的 AEKF 无位置传感器控制抗

扰性能验证

为了验证本文所提方法的抗扰性能，与基于

PLL 提取位置信息和 PI 速度控制器的方法进行了对

比实验，在电机额定转速下进行了负载转矩阶跃测

试。在测试开始前，初始化级联 ESO 内置参数，设定

线性反馈控制率 kLSEF=50，内扰 ESO 观测器和外扰

ESO 带宽分别设定为 75 和 100 rad/s。

在电机以额定转速稳定运行在 1 500 r/min 时，

将液压阀由完全打开状态快速调整至半关闭状态，

此时油泵安全阀打开，油路达到总成目标压力输出

25 N·m 跳变压力，维持一段时间后卸载油路压力，

在这一过程中电机经历两次负载转矩阶跃，测量这

一过程中电机转速、转矩和相电流的变化情况，如

图 8 所示。

从图 8（a）所示的电机转速变化情况可以看出，

融合级联ESO转速环优化的AEKF无位置传感器控制

下电机在负载瞬态增加的过程中转速最大抖动量为

-44. 10 r/min，明显小于PLL+PI控制下的-84. 44 r/min，

其转速抖动降幅为 40. 34 r/min；在负载瞬态消除的

过程中转速最大抖动量为 76. 14 r/min，同样明显小

于 PLL+PI 控制下的 121. 31 r/min，其转速抖动降幅

达 45. 17 r/min。抖动量的减小有助于系统快速恢复

稳定状态，从实验结果可知，本文所提出的方法控制

时，电机恢复至稳态时间明显小于 PLL+PI 的方法。

图 8（b）展 示 在 融 合 级 联 ESO 转 速 环 优 化 的

AEKF 无位置传感器控制下，电机受到阶跃负载转

矩外部扰动时的转速估计效果，可以看出估计转速

能很好地跟随实际转速，有利于提升电机的鲁棒性

能。良好的转速跟踪性能得益于本文所设计的级联

ESO 的内外扰动联合估计，图 8（c）展示了内外扰动

估计结果。具体而言，单独的外部扰动（负载转矩）

估计具有很好的稳态精度，但是在负载转矩阶跃的

动态过程中，跟踪性能优势不明显，这正显示出辅以

内部扰动估计的重要性。通过对集总扰动的级联估

计更有利于提升估计转速的精度，进而提升系统的

鲁棒性。图 8（d）所示的电机相电流波形反映电机

能够在负载发生瞬态突变时做出快速响应，满足转

向助力油泵电机控制系统的实际应用需求。

为进一步验证本文所提出策略的性能优势，根

据电机实际运行的工作范围选取 50%~100% 额定转

速，施加 10~25 N 的外部负载以验证 PLL+PI、PLL+
ADRC［27］、AEKF 位置估计与级联 ESO 控制在不同转
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速条件不同外部瞬态冲击响应下的抗扰能力，其对

比效果如图 9 所示。其中对比方法中的 PLL 的 PI 参

数均设置为 0. 8 和 0. 5，转速环 PI 参数依然设置为 1
和 0. 1，ADRC 中的 ESO 估计负载转矩的带宽设置为

100 rad/s，而 ADRC 中线性反馈控制率的增益系数设

置为 96 和 0. 01。可以看到，在同一转速条件下，无

论是加载亦或是卸载状态，随着阶跃负载转矩增大，

转速抖动量明显增加。特别的是，对于 PLL+PI 方

法，其转速抖动量明显大于 PLL+ADRC 和本文提出

的方法，这将对系统控制性能的稳定性提出巨大挑

战。表 2 选取转速分别为 750、1 500 r/min 时电机受

到阶跃负载转矩分别为 10、25 N·m 的数据进行了定

量指标对比，可以看到在 750 r/min 时，，本文所提的

方法和 PLL+ADRC 方法相比，转速抖动量略微增加，

考虑到测量误差的存在，可近似认为二者在这种工

况有同样的抗扰能力。在 1 500 r/min 额定转速下施

加最大负载阶跃的测试实验中，本文所提方法的转

速抖动量与 PLL+ADRC 相比减少超过 50%。从图 9
对应的全速域、全负载工作范围内的转速抖动量指

标对比来看，随着电机工作转速的提升，本文所提方

法 的 抗 扰 性 能 将 更 大 程 度 地 优 于 PLL+PI、PLL+
ADRC。

为了进一步验证本文所提方案在速度变化响应

和负载承受能力等方面的性能，本文进行了实车实

验，实车搭载测试车辆及安装状态如图 10 所示，转

向助力电机控制模块集成于集成控制器中。受实车

通信协议限制，实车测试过程仅能够给出控制器输

出电流和输出电压的相关数据。其中，控制器输出

电流与电机的输出转矩成正相关关系，通过观测控

制器输出电流的变化情况可以间接观测到电机输出

转矩和负载转矩的变化情况。由于转向助力油泵电

机处于转速控制模式下，电机输出转矩的稳定性也

能够反映出电机转速的稳定性，进而可以对实车测

试状态下无位置传感器控制系统的性能进行评价。

实车测试过程中，转向助力油泵电机的负载在

车辆转向时会显著增加，在车辆行驶过程中正常转

向油泵电机负载增加较小，为轻载转向工况，而在掉

头、倒车转向等车速低、转向角大的场景下油泵电负

载增加较大，为重载转向工况。重载转向工况可以

表 2　电机受到不同阶跃负载转矩的转速抖动量

电机转速/
（r·min-1）

750

1 500

负载转矩/
（N·m）

10-加载

10-卸载

25-加载

25-卸载

10-加载

10-卸载

25-加载

25-卸载

PLL+PI/
（r·min-1）

90
72

195
170

65. 5
55

185
163

PLL+ADRC/
（r·min-1）

26
20

56. 5
49. 5

44
27

147
18

本文方法/
（r·min-1）

26. 5
25. 5
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70

21. 4
24. 5
52. 8
76. 4
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通过原地急打转向盘的方式进行模拟，用以验证转

向油泵电机在实车搭载条件下的控制性能。图 11
给出了重载转向工况和轻载转向工况下控制器的输

出电流和输出电压。重载转向工况下输出电流变化

明显大于轻载转向工况，输出电流有效值最高达到

6. 4 A，单次转向负载变化时间一般不超过 0. 5 s，负

载变化速度低于转向助力油泵总成台架实验。从反

馈数据中可以看出，所提出的控制策略在各类实车

图 9　750~1 500 r/min 速域、10~25 N·m 负载工作范围内抗扰能力对比

 

测试用纯电动客车

集成控制器安装位置 转向助力油泵安装位置

图 10　实车搭载测试车辆及安装状态
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转向工况下都能很好地应对负载变化，保持转向助

力系统安全可靠运行。

4　结论

本文通过设计自适应律简化 EKF 的参数匹配

复杂度，提高估计准确性与收敛速度，实现了纯电动

商用车转向助力油泵电机全速域下的无位置传感器

控制。为解决无位置控制系统抗扰性能差的问题，

设计了一种基于级联 ESO 的转速环优化策略，该方

法提升了转速环的抗扰和跟踪能力。经台架实验验

证，AEKF 控制下稳态位置估计误差仅 1. 3°，估计精

度显著优于文献［9］中提出的滑模观测器和文献

［10］中提出的龙贝格观测器等传统方法。且面对负

载转矩阶跃的极限工况，级联 ESO 的设计使得无位

置传感器控制下转速抖动相比于 PLL+ADRC 的方法

减少超过 50%，抗扰能力和鲁棒性得到明显加强。

实车测试显示，搭载本文所提出的控制策略的转向

助力电机控制器高可靠运行，无性能故障发生。
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