
На правах рукописи 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

ПОДЗОРОВА ВАЛЕНТИНА СЕРГЕЕВНА 

 

 

 

ИССЛЕДОВАНИЕ И ОБРАБОТКА  

ДЕЛЬТА-СИГМА МОДУЛИРОВАННЫХ СИГНАЛОВ  

В СИСТЕМАХ УПРАВЛЕНИЯ ЭЛЕКТРОПРИВОДОВ 

 

Специальность 2.4.2 – Электротехнические комплексы и системы  

 

 

 

 

 

 

Автореферат 

диссертации на соискание ученой степени 

кандидата технических наук 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Москва – 2022 



2 

 

Работа выполнена на кафедре автоматизированного электропривода 

федерального государственного бюджетного образовательного учреждения 

высшего образования «Национальный исследовательский университет «МЭИ» 

 

 

Научный 

руководитель: 

Анучин Алексей Сергеевич 

доктор технических наук, профессор, 

заведующий кафедрой автоматизированного    

электропривода ФГБОУ ВО «НИУ «МЭИ» 

Официальные             

оппоненты: 

Виноградов Анатолий Брониславович 

доктор технических наук, профессор кафедры 

«Электропривод и Автоматизация промышленных 

Установок» ГОУ ВПО «ИГЭУ» 

Мудров Михаил Валентинович 

кандидат технических наук, доцент кафедры 

«Электропривод и Автоматизация 

Промышленных Установок» ФГАОУ ВО «УрФУ 

имени первого Президента России Б.Н. Ельцина» 

Ведущая организация: Федеральное государственное бюджетное            

образовательное учреждение высшего                   

образования «Тульский государственный           

университет»   

 

Защита диссертации состоится «__» ______ 2022 г. в __ часов __ мин. на          

заседании диссертационного совета МЭИ.102 при ФГБОУ ВО «НИУ «МЭИ» по 

адресу: 111250, г. Москва, ул. Красноказарменная, д. 17, стр. 8, ауд. 26. 

С диссертацией можно ознакомиться в библиотеке ФГБОУ ВО «НИУ «МЭИ» и 

на сайте www.mpei.ru. 

Автореферат разослан _____ июля 2022 г. 

 

Ученый секретарь диссертационного совета                                           МЭИ.102   

 

к.т.н., доцент                                                                                        Цырук С. А. 

 

  



3 

 

Актуальность проблемы. В последнее десятилетие в электроприводе 

набирает популярность способ измерения тока с помощью токового шунта, мик-

росхемы ΔΣ-модулятора и микроконтроллера, который осуществляет декодиро-

вание битового потока, преобразуя его в код, пропорциональный величине тока 

с помощью sinc-фильтра N-го порядка. 

При исследовании свойств процесса измерения тока таким методом было 

отмечено, что некоторые сигналы, существующие в системах управления элек-

троприводов, имеют свойства ΔΣ-модулированных сигналов, а именно: если ре-

зультат измерения или процесса округлён в меньшую сторону из-за эффекта 

квантования, а отброшенная величина будет использована на следующем шаге 

измерения или процесса, то измеренная или произведенная последовательность 

обладает свойствами ΔΣ-модулированного сигнала. 

Среди таких сигналов при первичном анализе были выделены: 

− выходные сигналы релейных регуляторов и систем управления с про-

гнозированием с конечным числом управляющих воздействий, 

− результаты измерения интервалов времени периодических процессов, 

таких как интервал между импульсами инкрементального датчика положения, 

используемый для измерения скорости вращения электроприводов, 

− сигналы наблюдателя противо-ЭДС со скользящим режимом. 

Обработка таких сигналов с применением подходов, принятых в измери-

тельной технике, ранее не исследовалась мировым научным сообществом, хотя 

даёт существенное повышение точности восстановления сигнала или уменьше-

ние времени на его восстановление при заданной точности по сравнению с тра-

диционно применяемыми способами, такими как фильтр среднего скользящего 

или апериодический фильтр, что определяет актуальность исследования. 

Объектом исследования являются системы и элементы систем управле-

ния электроприводов, обладающие сигналами, имеющими свойства  

ΔΣ-модулированных. 

Предметом исследования являются системы управления и системы изме-

рения, где достижимо повышение точности восстановления сигналов. 

Целью диссертационной работы является разработка теоретических ос-

нов применения эффективных методов демодуляции ΔΣ-модулированных сигна-

лов в системах управления электроприводов. 

Задачи, решаемые в диссертации. Поставленная цель достигается: 

1. Исследованием информационной ёмкости потока  

ΔΣ-модулированных сигналов и определением возможности восстановления (де-

модуляции) информации для системы измерения скорости, наблюдателя про-

тиво-ЭДС и системы управления с прогнозированием с уменьшенным шагом ин-

тегрирования. 

2. Усовершенствованием алгоритмов измерения скорости электропри-

вода с помощью sinc-фильтров высокого порядка и аналитических методов ана-

лиза временных интервалов. 

3. Разработкой наблюдателя противо-ЭДС электродвигателей с релейным 

элементом в цепи обратной связи, применяющего sinc-фильтр высокого порядка 
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для демодуляции информации об ЭДС и имеющего большую точность восста-

новления положения ротора. 

4. Развитием теории управления с прогнозированием с уменьшенным ша-

гом интегрирования в части улучшения показателей работы систем в условиях 

реальных объектов и вычислительных возможностей управляющей электроники. 

5. Апробацией разработанных методов в системах управления различных 

типов электрических машин. 

Научная новизна работы: 

1. Установлено, что ряд сигналов в системах управления электроприво-

дов имеет свойство дельта-сигма модулированных сигналов, что позволяет при-

менять к ним способы фильтрации, используемые в измерительной технике с 

целью повышения точности восстановления информации по сравнению с тра-

диционными фильтрами, применяемыми в системах управления электроприво-

дов. 

2. Разработан метод измерения скорости электропривода с помощью ин-

крементальных датчиков положения ротора, использующий все промежуточные 

измерения временных интервалов между сигналами датчика положения и отсе-

кающий области, где невозможно определение траектории движения. На его ос-

нове теоретически доказана возможность повышения точности измерения ско-

рости привода в несколько раз по сравнению с известными методами. 

3. Разработан метод управления на основе прогнозирующей модели с 

уменьшенным шагом интегрирования, который за счёт итерационного прогноза 

за заданное количество раз на периоде модуляции силового преобразователя и 

дальнейшего усреднения полученных управляющих воздействий, позволяет ре-

ализовать управление с непрерывным управляющим воздействием электродви-

гателями различных типов и уменьшить пульсации их тока и момента по сравне-

нию с алгоритмами управления на основе прогнозирующей модели с конечным 

набором управляющих воздействий, таких как прямое управление моментом. 

Практическая значимость работы: 

1. Экспериментальным путем верифицирован метод вычисления скоро-

сти с применением sinc-фильтра третьего порядка, позволяющий повысить пока-

затели качества работы электроприводов, включая увеличение в несколько раз 

точности поддержания скорости вращения. 

2. Показано, что метод управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования реализуем на современных микроконтроллерах систем 

управления в общепромышленных и высокопроизводительных электроприво-

дах, обеспечивая плавное регулирование выходных величин с использованием 

широтно-импульсной модуляции напряжения, а также максимальное использо-

вание установленной мощности инвертора в режимах ослабления магнитного 

поля двигателей. 

Методы и средства исследования базируются на применении высшей ма-

тематики, теории электропривода, теории цифровой обработки сигналов и тео-

рии автоматического управления. Применено компьютерное моделирование в 

визуальных средах, моделирование на имитационных моделях в составе 
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микроконтроллера. Алгоритм измерения скорости проверялся на специальном 

аппаратном стенде, метод управления с прогнозированием с уменьшенным ша-

гом интегрирования проверялся в составе отладочного комплекта с синхронным 

двигателем с возбуждением от постоянных магнитов. 

Обоснованность и достоверность научных положений и выводов под-

тверждена результатами моделирования и экспериментальных исследований на 

физических объектах с использованием оборудования ООО «НПФ ВЕКТОР», 

компании Texas Instruments (США) и НИИЭТ (г. Воронеж). 

Внедрение результатов работы. В настоящее время наиболее интересной 

для практического применения является система управления с уменьшенным 

шагом интегрирования, так как она позволяет относительно просто реализовы-

вать управление с прогнозированием с непрерывным управляющим воздей-

ствием. Система будет развиваться в рамках работ по созданию тяговых и ста-

ночных приводов, где работа в режиме ослабления поля более эффективно орга-

низована в системах управления с прогнозированием. Результаты работы внед-

рены в учебный процесс. 

Апробация работы. Основные результаты работы  обсуждались на засе-

дании кафедры «Автоматизированного электропривода» «НИУ «МЭИ», на меж-

дународных конференциях IEEE: International Workshop on Electric Drives IWED 

в 2021 годах, Москва, Россия; XI International Conference on Electrical Power Drive 

Systems ICEPDS 2020, Санкт-Петербург, Россия; IEEE 60th Annual International 

Scientific Conference on Power and Electrical Engineering of Riga Technical Univer-

sity, RTUCON 2019, Рига, Латвия;53rd International Universities Power Engineer-

ing Conference, UPEC 2018, Глазго, Великобритания; IEEE International Sympo-

sium on Predictive Control of Electrical Drives and Power Electronics PRECEDE 

2019, Гуанчжоу, Китай; 54th International Universities Power Engineering Confer-

ence, UPEC 2019, Бухарест, Румыния; International Symposium on Power Electron-

ics (Ee2017), Новый Сад, Сербия. 

Публикации: 

По теме диссертации опубликовано 8 печатных работ, из них 6 включены 

в наукометрические базы Scopus и/или Web of Science и 2 статьи в журналах, 

входящим в перечень ВАК РФ. 

Личный вклад автора состоит в разработке метода измерения скорости с 

помощью инкрементального датчика положения ротора, построенного на базе из-

мерения периода сигналов с последующей фильтрацией с использованием  

sinc-фильтра, разработке метода отсечения для измерения скорости, модерниза-

ции наблюдателя противо-ЭДС с помощью sinc-фильтра, разработке метода 

управления с прогнозированием с уменьшенным шагом интегрирования с исполь-

зованием sinc-фильтра для улучшения точности управляющего воздействия, пла-

нировании и проведении экспериментальных исследований, написании статей, 

участии в публичном обсуждении и анализе полученных результатов. 

Структура и объем работы. Диссертационная работа состоит из введе-

ния, 5 глав, заключения, списка литературы, включающего 62 наименования. 



6 

 

Содержание работы изложено на 146 страницах, включая 7 таблиц и 78 иллю-

страции. 

СОДЕРЖАНИЕ РАБОТЫ 

Во введении обоснована актуальность темы исследования, сформулиро-

вана цель и поставлены задачи диссертационной работы, раскрыта научная но-

визна и практическая ценность, перечислены методы исследования и положения, 

выносимые на защиту, а также приведена структура диссертационной работы. 

В первой главе описан способ измерения тока с использованием шунтов, 

ΔΣ-модуляторов и демодуляции сигнала с помощью микроконтроллера. Пока-

зано, что точность восстановления сигнала с помощью sinc-фильтров высокого 

порядка получается выше, чем при простом усреднении. На примерах работы 

ΔΣ-модулятора первого порядка показано, что генерируемая последовательность 

бит содержит информацию, которая позволяет более точно вычислить значение 

на входе модулятора, чем в случае простого усреднения. Показано, что на грани-

цах диапазона входных значений точность восстановления сигнала не превы-

шает ту, которую можно достичь путем усреднения. Приведены зависимости по-

грешности восстановления сигнала при различных порядках  

sinc-фильтра и разном количестве бит битового потока, которые демодулиру-

ются цифровым фильтром. 

Высказана идея, что период следования импульсов с инкрементального 

датчика положения ротора, измеряемый микроконтроллером в тактах внутрен-

него таймера, обладает свойствами ΔΣ-модулированного сигнала первого по-

рядка. Для ΔΣ-модулированного сигнала первого порядка проведены модельные 

эксперименты, показывающие, что точность демодуляции сигнала при исполь-

зовании sinc-фильтра второго и третьего порядка выше, чем при обычном усред-

нении на том же интервале времени. Проведён анализ различных систем управ-

ления и показано, что аналогичными свойствами ΔΣ-модулированных сигналов 

обладают выходы релейных регуляторов и подход к фильтрации может быть ис-

пользован в наблюдателе противо-ЭДС с релейной обратной связью и для систем 

управления с прогнозированием с уменьшенным шагом интегрирования. 

Во второй главе описаны способы измерения скорости с применением ин-

крементальных датчиков положения ротора. Показано, что один из наиболее точ-

ных методов измерения скорости — синхронизированный метод с постоянным 

временем измерения — не учитывает промежуточные сигналы, приходящие с 

датчика, что не позволяет извлекать дополнительную информацию о скорости. 

Показано, что классические методы, такие как синхронизированный метод 

постоянного времени измерения и метод измерения частоты с фильтром сколь-

зящего среднего, имеют погрешность, определяемую соотношением кванта мик-

роконтроллерного времени к измеренному времени между импульсами датчика. 
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Рис. 1. Измерение  

положения и времени в 

микроконтроллерной  

системе управления 

Если рассмотреть процесс измерения вре-

мени микроконтроллером в моменты прихода 

очередного счётного импульса со схемы обра-

ботки инкрементального датчика положения, то 

его можно изобразить, как показано на рис. 1а. 

Здесь по вертикали отложено положение вала 

датчика, выраженное в импульсах, а по горизон-

тали время, исчисляемое в тактах микро-

контроллера. При постоянной скорости переме-

щения вала датчика, происходит изменение по-

ложения, которое представлено на рисунке чер-

ной утолщенной линией. Так как время дис-

кретно, то точное его значение находиться в 

диапазоне от SYSCLKn  (количество подсчитан-

ных тактов микроконтроллера с учетом округ-

ления из-за эффекта квантования) до следую-

щего такта SYSCLKn +1.Количество тактов 

SYSCLKn  обозначено на рис. 1а красными точ-

ками, а такт SYSCLKn +1, который не был посчи-

тан, но может быть учтен в любой момент вре-

мени — синими точками.  

Так, видно, что в ряде случаев истинное 

время прохождения метки датчика иногда нахо-

дится ближе к красной точке слева (например, 

положение «2») или может находиться ближе к 

посчитанному такту справа (например, положе-

ние 5 в самом верху рис. 1а). 

Классические методы оперируют край-

ними значениями положения и времени, как по-

казано на рис. 1б. В этом случае можно изобра-

зить линию максимально возможной скорости, 

которая проходит из синей точки внизу рис. 1б 

красной точке наверху. Красной  
 

 

линией изображена траектория минимальной скорости. Соответственно, реаль-

ная скорость может быть любой, ложащейся внутри зеленой области, и численно 

ограниченной предельными значениями, определенными синей и красной пря-

мыми. 

Если оперировать не только конечными, но и промежуточными точками, 

то можно изобразить область допустимых расположений прямой изменяюще-

гося положения для каждой пары последовательных точек, как показано на  

рис. 1в. В этом случае становится очевидно, что область, через которую можно 

провести прямую положения существенно сузилась по сравнению в рис. 1б. 
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Чтобы вычислить возможное размещение прямой положения и, соответ-

ственно, скорость вращенияавтором был предложен метод отсечений, который 

вычисляет минимальное и максимальное значение возможных скоростей для 

всех измеренных интервалов времени или частоты входных счетных импульсов 

положения, а потом определяет среднее арифметическое из них. Для этого со-

ставляется одномерный массив интервалов времени [ ]SYSCLKn m , и путем пере-

бора всех элементов находится максимальная скорость, рассчитанная за фикси-

рованное перемещение c  с учетом максимальной отрицательной погрешности 

квантования времени: 

 

 
max

1

1

2 1
,

1

max max
1

оценок оценок SYSCLK

SYSCLK

m j

N N

m i

i j i

c f

N
n m

j i

=

−

=

= =

   
 = 

 
− 

 
− + 

 
 


 (1) 

где N — число приращений положения на один оборот датчика, fSYSCLK — частота 

тактирования микроконтроллера, которая отсчитывает время, Nоценок— число из-

мерений времени за время измерения скорости. Величина минимальной скоро-

сти при максимальной положительной погрешности измерения времени рассчи-

тывается как: 

 

 
min

1

1

2 1
,

1

min min
1

оценок оценок SYSCLK

SYSCLK

m j

N N
m i

i j i

c f

N
n m

j i

=

−

=

= =

    
 = 

 
+ 

 
− + 

 
 


 (2) 

Таким образом, рассчитываются две скорости, которые определяются 

двумя прямыми θmin(t)и θmax(t), проходящие через нижний и верхний желтые от-

резки интервала измерения скорости, полностью лежащие внутри зелёной обла-

сти, где одна развернута максимально по часовой стрелке, а другая — против 

часовой. Для оценки скорости необходимо вычислить среднее арифметическое 

этих двух скоростей: 

 max min .
2

 + 
=  (3) 

Теперь, когда теоретически показана возможность выделения полезного 

сигнала из промежуточных измерений интервалов времени, проведем исследо-

вание возможности фильтрации данных интервалов с помощью sinc-фильтра 

третьего порядка. Значение измеренного интервала времени из-за квантования 

сигнала округляется в меньшую сторону, но при этом остаток не отбрасывается, 

а учитывается на следующем шаге измерения. Для наглядности на рис. 2 показан 

пример распределения результатов измерения интервалов времени, представлен-

ных в тактах микроконтроллера, и разница между ними и дробным значением 

реального количества тактов микроконтроллера: 
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_ _[ ] [ ] int .SYSCLK

SYSCLK T SYSCLK T

QCLK

c f
n i n i

f

  
 = −   

 

 (4) 

t
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_SYSCLK Tn
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_ 1SYSCLK Tn +

t
0

SYSCLKn

1

Рис. 2. Последовательность интервалов 

времени в тактах микроконтроллера при 

измерении постоянной скорости 

Алгоритм измерения ско-

рости с использованием sinc3-

фильтра строится на основе 

классического Т-метода, кото-

рый определяет времена, необ-

ходимые для прохождения за-

данного расстояния. При этом 

будет проанализировано S зна-

чений времени, чтобы соблюда-

лось условие: 

PC

int
2

,
N

S
с f

 
      

 (5) 

где Δс — приращение счетчика 

квадратурного таймера, 
 

fРС — частота вызова регулятора скорости. Зная частоту вызова регулятора ско-

рости, можно вычислить частоту передискретизации фильтра третьего порядка: 

 .
3

S
OSR =  (6) 

Тогда отфильтрованные значения временных интервалов можно вычис-

лить как 

 

1

0

1

0

1

0

1
[ ] [ ];

1
[ ] [ ];

1
[ ] ( ),

OSR

sinc1

i

OSR

sinc2 sinc1

i

OSR

sinc3 sinc2

i

t n t n i
OSR

t m t m i
OSR

t l t l i
OSR

−

=

−

=

−

=


 =  + 




 =  + 



 =  + 








 (7) 

а скорость: 

 60
.

sinc3

c
n

t N


= 


 (8) 

Предлагаемые алгоритмы измерения скорости вместе с векторной систе-

мой управления синхронным двигателем с постоянными магнитами (СДПМ) ре-

ализованы в программной среде MATLAB. На рис. 3 представлена модель, со-

стоящая из:  

− блок векторной системы управления и СДПМ, на вход которого пода-

ется задание скорости, а на выходе выдается информация о перемещении ротора 

электродвигателя; 

− блок инкрементального датчика положения ротора, преобразующий 

входную информации о перемещение ротора в квадратурные сигналы А и В; 
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− блок модуля квадратурного декодирования QEP, который обрабаты-

вает квадратурные сигналы и выдает сигналы счета импульсов инкременталь-

ного датчика QCLK и значение счетчика положения QPOSCNT; 

− блок оценки скорости вращения ротора, внутри которого находятся 

блоки следующих методов расчета скорости: классический Т-метод, метод рас-

чета скорости с фильтром среднего скользящего, метод постоянного времени из-

мерения, метод отсечения, прогнозирующий метод, синхронизированный метод 

постоянного времени измерения. 

 

 

Рис. 3. Модель векторной системы управления СДПМ с инкрементальным 

датчиком положения 

 

Параметры модели: 

• разрешение инкрементального датчика K = 1000 импульсов на оборот; 

• частота микроконтроллера fSYSCLK = 10 MHz; 

• частота вызова функции регулятора скорости fРС = 1 кГц; 

• заданное приращение угла Δc = 4. 

При постоянной скорости вращенияn = 2150 об/мин количество результа-

тов расчета скорости Т-методом между двумя последовательными вызовами 

функции регулятора скорости можно найти с помощью уравнения (4). Таким об-

разом S = 36, а OSR = 12. 

На рис.4 показаны результаты моделирования различных алгоритмов из-

мерения скорости. Синхронизированный метод постоянного времени измерения 

не показан, так как его результаты полностью совпадают с методом, использую-

щим фильтр среднего скользящего.Относительная зафиксированная погреш-

ность алгоритмов: классический метод с фильтром скользящего среднего — 

6,0·10–3 %, и предлагаемые методы: прогнозирующий метод с использованием 

аппроксимации наименьшими квадратами— 26,4·10–3 %, метод отсечения — 

4,9·10–3 % и метод с sinc3-фильтром — 2,0·10–3 %, что в 100 раз точнее Т-метода 

и в 3 раза точнее метода с фильтром скользящего среднего. 
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Рис. 4. Оценка скорости при использовании различных методов расчета  

при n = 2150 об/мин, S = 36, OSR = 12 

 

Проведено несколько модельных экспериментов и показано, что метод от-

сечения и метод с применением sinc3-фильтра, повышают точность измерения 

скорости. На высокой скорости n = 8000 об/мин точность метода отсечения в 

среднем в 20 раз и метода с sinc-фильтром в среднем в 14 раз выше по сравнению 

с классическим методом оценки скорости с применением фильтра скользящего 

среднего или синхронизированного метода постоянного времени измерения. С 

уменьшением скорости точность предлагаемых алгоритмов уменьшается. Свя-

зано это с тем, что количество обрабатываемых результатов расчета скорости  

Т-методом между двумя последовательными вызовами функции регулятора ско-

рости тоже уменьшается. 

Проверка методов на экспериментальном оборудовании в составе син-

хронного регулируемого привода с инкрементальным датчиком положения на 

1024 импульса на оборот показала, что качество изготовления датчика положе-

ния является определяющим и не позволило получить результаты по точности 

сопоставимые с моделированием. Было принято решение для эксперименталь-

ной верификации предложенных методов использовать эмуляцию сигналов дат-

чика на отдельном микроконтроллере. 

Эмуляция квадратурных сигналов инкрементального датчика положения 

осуществляется с помощью модуля широтно-импульсной модуляции микро-

контроллера на отладочной плате LaunchPad XL TMS320F28379D, работающей 

с тактовой частотой 100 МГц, а измерение скорости на отладочной плате Piccolo 

F28035 с тактовой частотой 60 МГц. Была проведена серия экспериментов, ча-

стично представленная на рис. 5, которая показывает, что применение sinc3-

фильтра имеет преимущество по сравнению с классическим методом фильтра 

среднего скользящего, которое вырастает с увеличением скорости, так как одно-

временно растет число входных данных для фильтрации. 
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Рис. 5. Осциллограммы измерения скорости при использовании фильтра 

среднего скользящего и sinc-фильтра при изменении эмулируемой скорости 

вращения 

В третьей главе описан наблюдатель противо-ЭДС с релейным элементом 

в обратной связи. Классическая структура наблюдателя использует инерцион-

ный фильтр, который сглаживает сигнал, генерируемый релейным элементом 

наблюдателя. В работе было предложено заменить инерционный фильтр  

sinc3-фильтром, так как сигнал релейного элемента имеет признаки  

дельта-сигма модулируемого сигнала и может быть отфильтрован таким образом 

с большей эффективностью. 

Исследование проводилось на структуре векторного управления синхрон-

ного двигателя с возбуждением от постоянных магнитов, представленной на 

рис. 6. В состав структуры входит наблюдатель положения ротора, построенный 

на основе наблюдателя противо-ЭДС, работающего в скользящем режиме. Функ-

циональная схема наблюдателя представлена на рис. 7. 



13 

 

Регулятор 
скорости

Инвертор

dq

Наблюдатель

положения 

ротора



СДПМ



N

S



Регулятор тока

зад 

_d задi

_q задi

_d задu

_q задu

u

u

ai

bi





abc

dq



i

i

Регулятор тока

0

АЦП

АЦП

 
Рис. 6. Структура системы управления СДПМ  

с наблюдателем положения ротора 
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Рис. 7. Структура наблюдателя положения ротора СДПМ  

на основе скользящего режима 

Наблюдатель использует для своей работы заданные значения напряжений 

и измеренные токи статора. На их основе производятся оценки противо-ЭДС, ко-

торые формируются релейными элементами по двум осям в координатах αβ. 

Сигнал релейных элементов фильтруется инерционным фильтром. Далее из двух 

оценок ЭДС производится восстановление углового положения ротора с помо-

щью функции арктангенса. 

Из-за введения фильтра восстанавливаемое положение имеет фазовую за-

держку, которая возрастает с ростом скорости. Известны и другие структуры 

наблюдателей, которые позволяют либо скомпенсировать задержку, либо не 

имеют ее, однако в данном случае представляет интерес именно замена инерци-

онного фильтра sinc3-фильтром, чтобы убедиться в его преимуществе фильтра-

ции подобных величин относительно традиционного способа. 

Проведенные исследования на модели показали, что применение  

sinc3-фильтра позволяет получить более гладкий восстановленный сигнал, чем 

для традиционного инерционного фильтра. Гладкая форма сигнала положи-

тельно сказывается на форме задания токов векторной системы управления,  
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Рис. 8. Реальное и рассчитанные значения угла 

 положения ротора на скорости 100 рад/с 

 

 

так как наблюдаемое уг-

ловое положение ротора 

не претерпевает хаотич-

ных перемещений впе-

ред и назад. Ошибка вос-

становления положения 

также уменьшилась при 

той же фазовой задержке 

восстанавливаемого сиг-

нала. Пример восстанов-

ления положения наблю-

дателем с инерционным 

фильтром θF и с sinc-

фильтром третьего по-

рядка θsinc3 представлен 

на рис. 8. 

В четвёртой главе предложено использовать sinc-фильтр в системах 

управления с прогнозированием с уменьшенным шагом интегрирования для син-

хронной машины с возбуждением от постоянных магнитов. 

В работе был предложен новый подход к управлению на основе прогнози-

рующей модели, который для понимания рассмотрен на примере системы одно-

фазного регулирования тока. На рис. 9а, рассмотрено регулирование тока с по-

мощью управления с прогнозированием с конечным числом управляющих воз-

действий, целевую функцию которого можно представить как: 

 зад ,g i i= −  (9) 

где iзад — задание тока, а i — реальное значение тока. Зеленым на рисунке пока-

зано задание тока, красным – реальное значение тока, пунктирной линией – опор-

ный сигнал ШИМ, желтым – задание скважности, синим – напряжение, прикла-

дываемое к обмоткам двигателя.  

При расчете управления с прогнозированием с конечным числом управляющих 

воздействий на выходе формируются задания напряжений, которые принимают 

максимальное или минимальное значения в соответствии с возможными состоя-

ниями инвертора. При небольшой ширине петли гистерезиса или малом периоде 

выполнения релейного регулятора, используемого в системе управления, частота 

переключения силовых ключей становится достаточно высокой, что недопу-

стимо из-за роста коммутационных потерь (в пределе добесконечности при бес-

конечной частоте отработки релейного регулятора тока), низкого КПД инвертора 

и перегрева коммутирующего устройства. Если разбить ось времени на интер-

валы, кратные желаемому периоду ШИМ, можно отметить, что среднее скользя-

щее от применённых на периоде управляющих воздействий будет численно 

равно требуемой уставке для модуля сравнения ШИМ, как показано на рис. 9б. 

В начальный момент времени включенное состояние ключей для обоих моделей 
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составляет 90 % от всего периода ШИМ, что позволяет увеличить ток двигателя 

от начального до заданного значений. На последующих периодах ШИМ задания 

скважности составляют около50 %. 
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Рис. 9. Регулирование тока с помощью 

управления с прогнозированием  

с конечным числом управляющих  

воздействий с высокой частотой  

переключения (a) и предложенного  

метода с использованием ШИМ (б) 

В предлагаемом алго-

ритме управления в начале пе-

риода ШИМ рассчитываются 

модель для нескольких заданий 

напряжений (или состояний си-

лового преобразователя) с 

уменьшенным размером шага 

интегрирования, среди которых 

с помощью некоторой целевой 

функции отбирается оптималь-

ное значение состояния сило-

вого преобразователя, соответ-

ствующее лучшему поведению 

выходной величины, а все 

оставшиеся состояния отбрасы-

ваются. Уменьшение шага ин-

тегрирования позволяет полу-

чить последовательность зада-

ний напряжения (состояний си-

лового преобразователя) за 

один период ШИМ, которая об-

рабатывается с помощью низ-

кочастотных фильтров для по-

лучения непрерывного задания 

скважности. 

Длясинхронного двига-

теля с возбуждением от посто-

янных магнитов была предло-

жена структура системы управ-

ления, представленная на рис. 

10. 
 

В схеме используется матрица Γ, которая описывает все семь возможных 

состояний трехфазного двухуровневого инвертора и необходима для получения 

мгновенных значений трехфазных напряжений относительно напряжения звена 

постоянного тока: 

 

0 1 0 1 0 1 0

0 0 1 1 0 0 1

0 0 0 0 1 1 1

,
 
 

=
 
  

Γ  (10) 

 .DCabc
u=V Γ  (11) 
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Рис. 10. Функциональная схема предложенного метода управления  

с прогнозированием с уменьшенным шагом интегрирования 

Так как система управления на основе прогнозирующей модели работает в 

дискретном времени, полученную систему уравнений так же преобразуем в дис-

кретное время и выразим токи в момент времени [k +1]: 

 

[ ]
[ 1] 1 [ ]

,
[ ]

[ 1] 1 [ ]

q q
d d d

d d d

d q ПМ
q q q

q d q q

L hi kh Rh
i k u i k

L L L

L hi kh Rh
i k u i k h

L L L L





 
+ = + − +  

  


   
+ = − + − −   

  

 (12) 

где h – размер шага интегрирования, который зависит от периода ШИМ ТШИМ и 

количества запусков модели за период ШИМ — N: 

 
ШИМT

h
N

= .  (13) 

Для определения оптимального состояния инвертора, из полученной мат-

рицы токов выбирает нужные значения с помощью целевой функции на каждом 

шаге h. В рассматриваемой системе управления выбрана следующая функция: 

 ( ) ( )
2 2

_ зад _ зад5 ˆ ˆ
d d q qg i i i i= − + − .  (14) 

В результате моделирования были получены годографы тока и напряжения 

для разбиения на 24 шага интегрирования внутри периода ШИМ с использова-

нием фильтра среднего скользящего и sinc3-фильтра, описывающие поведение 

системы в процессе пуска и представленные на рис. 11. 
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Рис. 11. Годографы задания напряжения и ре-

акция тока в неподвижной системе отсчета: 

а — с использованием фильтра среднего сколь-

зящего, б — с использованием Sinc3-фильтра 

 

Из полученных годо-

графов видно, что простое 

усреднение сигнала получает 

задания вектора напряжения, 

находящиеся на равномер-

ной гексагональной сетке с 

числом разбиений, пропор-

циональным числу шагов ин-

тегрирования, на которые 

разбит период ШИМ. Приме-

нение sinc3-фильтра позво-

лило повысить точность вы-

числения вектора напряже-

ния в середине диапазона, 

где годограф напряжения по-

лучился более плавным, име-

ющим меньшую дискрет-

ность. Однако на краях диа-

пазона, например, в нуле 

напряжения, предпочтитель-

нее использовать простое 

усреднение. 

Предложенный метод 

был испытан на базе уста-

новки, представленное на 

рис. 12 и включающей в себя 

инвертор DRV8302-HC-C2-

KIT от компании Texas 

Instruments, синхронный 

двигатель с постоянными 

магнитами типа ACTM601 

V36-T-2500 и управляющий 

контроллер разработки ООО 

«НПФ ВЕКТОР», реализо-

ванный на базе отечествен-

ного микроконтроллера АО 

«НИИЭТ» К1921ВК01Т. 

Микроконтроллер имеет тактовую частоту 100 МГц, в то время как ма-

лая мощность двигателя диктует необходимость использовать частоту ШИМ 

не менее 10 кГц. Реализованная система управления была оптимизирована, но 

удалось достичь только 4-х разбиений периода ШИМ при вычислении про-

гноза. 
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Рис. 12. Экспериментальная 

установка 

Пуск двигателя с предложенной си-

стемой управления представлен на рис. 13. 

Система управления отрабатывает задание 

токов вплоть до выхода на ограничение по 

напряжению. График напряжения показы-

вает меньшее число разбиений по сравне-

нию с вариантом, который был промодели-

рован. 

В реальности частота ШИМ промыш-

ленных преобразователей частоты не пре-

вышает 2–4 кГц, а в качестве системы 

управления может быть использован микро-

контроллер большей производительности, 

например, К1921ВК028 от НИИЭТ с часто-

той 200 МГц, это позволит реализовать 

число разбиений периода ШИМ не менее 16, 

существенно улучшив качество приклады-

ваемого напряжения. 

 
Рис. 13. Работа системы управления до выхода на ограничение по  

напряжению 

В пятой главе система управления с уменьшенным шагом интегрирования 

была доработана и применена для управления вентильно-индукторным двигате-

лем. Показано, что применение систем управления с прогнозированием 
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позволяет осуществлять качественное управление моментом вентильно-индук-

торного двигателя, а система управления с уменьшенным шагом интегрирования 

позволяет осуществлять управления инвертором с использованием ШИМ. 

 

ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В диссертации рассмотрены сигналы в системах управления 

электроприводами, обладающие свойствами ΔΣ-модулированных, применение 

которых при известных в измерительной технике методах обработки позволяет 

в несколько раз повысить точность измерения и оценку переменных состояния 

электроприводов. Основные результаты диссертационной работы заключаются 

в следующем: 

1. Проведено исследование информационной ёмкости  

ΔΣ-модулированных сигналов и показано, что применение методов демодуляции 

с помощью цифровой обработки сигналов, таких как  

sinc-фильтры высокого порядка, позволяет в ряде случаев существенно повысить 

качество восстановления переменной. 

2. Разработан метод измерения скорости для инкрементальных датчиков 

положения ротора, обеспечивающий уменьшение погрешности измерения в 10 и 

более раз на высоких скоростях по сравнению с классическими методами. 

3. Разработан и исследован на математических моделях наблюдатель 

противо-ЭДС с релейной обратной связью и sinc-фильтром третьего порядка, 

показывающий по сравнению с инерционным фильтром в 1,5 раза меньшую 

абсолютную погрешность измерения на высоких скоростях и в 2 раза на низких 

скоростях. 

4. Разработан метод управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования для синхронного двигателя с возбуждением от 

постоянных магнитов, позволяющий осуществлять управление по целевой 

функции в режиме широтно-импульсной модуляции (непрерывное управляющее 

воздействие) и показано, что применение sinc-фильтра третьего порядка 

позволяет снизить относительную погрешность вычисления выходного 

управляющего воздействия в 8 раз по сравнению с простым усреднением для 

разбиения периода ШИМ на 24 интервала. 

5. Разработан метод управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования для вентильно-индукторного двигателя, применение 

которого показало высокое качество стабилизации момента при небольшом 

числе разбиений периода ШИМ. 

6. Метод управления с прогнозированием с уменьшенным шагом  

интегрирования для синхронного двигателя с возбуждением от постоянных маг-

нитов был реализован с использованием микроконтроллера с ядром Cortex-M4F. 

Реализация показала, что на частоте ШИМ 10 кГц вычислительных мощностей 

микроконтроллера было достаточно, чтобы проводить расчёт с разбиением пе-

риода ШИМ всего на 4 интервала, вследствие чего применение  

sinc3-фильтр не эффективно из-за малого количества битов для фильтрации, что 
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потребовало для обработки результатов расчета применения фильтра среднего 

скользящего. 
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Введение 

В последнее десятилетие в электроприводе набирает популярность 

способ измерения тока с помощью токового шунта, микросхемы  

ΔΣ-модулятора и микроконтроллера, который осуществляет декодирование 

битового потока, преобразуя его в код, пропорциональный величине тока с 

помощью sinc-фильтра N-го порядка. 

При исследовании свойств процесса измерения тока таким методом 

было отмечено, что некоторые сигналы, существующие в системах управления 

электроприводов, имеют свойства ΔΣ-модулированных сигналов, а именно: 

если результат измерения или процесса округлён в меньшую сторону из-за 

эффекта квантования, а отброшенная величина будет использована на 

следующем шаге измерения или процесса, то измеренная или произведенная 

последовательность обладает свойствами ΔΣ-модулированного сигнала. 

Среди таких сигналов при первичном анализе были выделены: 

− выходные сигналы релейных регуляторов и систем управления с 

прогнозированием с конечным числом управляющих воздействий, 

− результаты измерения интервалов времени периодических процессов, 

таких как интервал между импульсами инкрементального датчика положения, 

используемый для измерения скорости вращения электроприводов, 

− сигналы наблюдателя противо-ЭДС со скользящим режимом. 

Обработка таких сигналов с применением подходов, принятых в 

измерительной технике, ранее не исследовалась мировым научным 

сообществом, хотя даёт существенное повышение точности восстановления 

сигнала или уменьшение времени на его восстановление при заданной точности 

по сравнению с традиционно применяемыми способами, такими как фильтр 

среднего скользящего или апериодический фильтр, что определяет 

актуальность исследования. 
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Объектом исследования являются системы и элементы систем 

управления электроприводов, обладающие сигналами, имеющими свойства ΔΣ-

модулированных. 

Предметом исследования являются системы управления и системы 

измерения, где достижимо повышение точности восстановления сигналов. 

Целью диссертационной работы является разработка теоретических 

основ применения эффективных методов демодуляции ΔΣ-модулированных 

сигналов в системах управления электроприводов. 

Задачи, решаемые в диссертации. Поставленная цель достигается: 

1. Исследованием информационной ёмкости потока  

ΔΣ-модулированных сигналов и определением возможности восстановления 

(демодуляции) информации для системы измерения скорости, наблюдателя 

противо-ЭДС и системы управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования. 

2. Усовершенствованием алгоритмов измерения скорости 

электропривода с помощью sinc-фильтров высокого порядка и аналитических 

методов анализа временных интервалов. 

3. Разработкой наблюдателя противо-ЭДС электродвигателей с 

релейным элементом в цепи обратной связи, применяющего sinc-фильтр 

высокого порядка для демодуляции информации об ЭДС и имеющего большую 

точность восстановления положения ротора. 

4. Развитием теории управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования в части улучшения показателей работы систем в 

условиях реальных объектов и вычислительных возможностей управляющей 

электроники. 

5. Апробацией разработанных методов в системах управления 

различных типов электрических машин. 

 



6 

 

Научная новизна работы: 

1. Установлено, что ряд сигналов в системах управления 

электроприводов имеет свойство дельта-сигма модулированных сигналов, что 

позволяет применять к ним способы фильтрации, используемые в 

измерительной технике с целью повышения точности восстановления 

информации по сравнению с традиционными фильтрами, применяемыми в 

системах управления электроприводов. 

2. Разработан метод измерения скорости электропривода с помощью 

инкрементальных датчиков положения ротора, использующий все 

промежуточные измерения временных интервалов между сигналами датчика 

положения и отсекающий области, где невозможно определение траектории 

движения. На его основе теоретически доказана возможность повышения 

точности измерения скорости привода в несколько раз по сравнению с 

известными методами. 

3. Разработан метод управления на основе прогнозирующей модели с 

уменьшенным шагом интегрирования, который за счёт итерационного прогноза 

за заданное количество раз на периоде модуляции силового преобразователя и 

дальнейшего усреднения полученных управляющих воздействий, позволяет 

реализовать управление с непрерывным управляющим воздействием 

электродвигателями различных типов и уменьшить пульсации их тока и 

момента по сравнению с алгоритмами управления на основе прогнозирующей 

модели с конечным набором управляющих воздействий, таких как прямое 

управление моментом. 

Практическая значимость работы: 

1. Экспериментальным путем верифицирован метод вычисления 

скорости с применением sinc-фильтра третьего порядка, позволяющий 

повысить показатели качества работы электроприводов, включая увеличение 

в несколько раз точности поддержания скорости вращения. 
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2. Показано, что метод управления с прогнозированием с 

уменьшенным шагом интегрирования реализуем на современных 

микроконтроллерах систем управления в общепромышленных и 

высокопроизводительных электроприводах, обеспечивая плавное 

регулирование выходных величин с использованием широтно-импульсной 

модуляции напряжения, а также максимальное использование установленной 

мощности инвертора в режимах ослабления магнитного поля двигателей. 

Методы и средства исследования базируются на применении высшей 

математики, теории электропривода, теории цифровой обработки сигналов и 

теории автоматического управления. Применено компьютерное моделирование 

в визуальных средах, моделирование на имитационных моделях в составе 

микроконтроллера. Алгоритм измерения скорости проверялся на специальном 

аппаратном стенде, метод управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования проверялся в составе отладочного комплекта с 

синхронным двигателем с возбуждением от постоянных магнитов. 

Обоснованность и достоверность научных положений и выводов 

подтверждена результатами моделирования и экспериментальных 

исследований на физических объектах с использованием оборудования ООО 

«НПФ ВЕКТОР», компании Texas Instruments (США) и НИИЭТ (г. Воронеж). 

Внедрение результатов работы. В настоящее время наиболее 

интересной для практического применения является система управления с 

уменьшенным шагом интегрирования, так как она позволяет относительно 

просто реализовывать управление с прогнозированием с непрерывным 

управляющим воздействием. Система будет развиваться в рамках работ по 

созданию тяговых и станочных приводов, где работа в режиме ослабления поля 

более эффективно организована в системах управления с прогнозированием. 

Результаты работы внедрены в учебный процесс. 
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Апробация работы. Основные результаты работы  обсуждались на 

заседании кафедры «Автоматизированного электропривода» «НИУ «МЭИ», на 

международных конференциях IEEE: International Workshop on Electric Drives 

IWED в 2021 годах, Москва, Россия; XI International Conference on Electrical 

Power Drive Systems ICEPDS 2020, Санкт-Петербург, Россия; IEEE 60th Annual 

International Scientific Conference on Power and Electrical Engineering of Riga 

Technical University, RTUCON 2019, Рига, Латвия;53rd International Universities 

Power Engineering Conference, UPEC 2018, Глазго, Великобритания; IEEE 

International Symposium on Predictive Control of Electrical Drives and Power 

Electronics PRECEDE 2019, Гуанчжоу, Китай; 54th International Universities 

Power Engineering Conference, UPEC 2019, Бухарест, Румыния; International 

Symposium on Power Electronics (Ee2017), Новый Сад, Сербия. 

Публикации: По теме диссертации опубликовано 8 печатных работ, из 

них 6 включены в наукометрические базы Scopus и/или Web of Science и 2 

статьи в журналах, входящим в перечень ВАК РФ. 
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Глава 1. Дельта-сигма модулированные сигналы 

1.1. Принцип измерения тока с помощью шунта и дельта-сигма 

модулятора 

Долгое время датчики тока на основе эффекта Холла прямого и 

компенсационного типов доминировали в силовой преобразовательной 

технике. Их отличает большие габариты, высокая цена и хорошая точность (для 

датчика компенсационного типа). Шунты для измерения тока применялись 

только в маломощных (менее единиц киловатт) и низковольтных (как правило 

с однофазным питанием 220 В и ниже) преобразователях частоты. 

Компания Сименс первой реализовала коммерческий преобразователь 

частоты большей мощности для высокопроизводительных применений с 

измерением тока с помощью шунтов. Для этого она использовала силовые 

модули, такие как SEMiX603GB12E4Ip компании Semikron [9], которые 

содержат шунты, встроенные в фазу полумоста, как показано на рис.1.1. 

 

                         а)                                                                        б) 

Рис. 1.1.  Силовой модуль SEMiX603GB12E4Ip (а) и его топология (б) 

Основной проблемой измерения падения напряжения на шунте является 

необходимость обеспечить гальваническую развязку между потенциалом 

выхода полумоста и системой управления. Аналоговые гальванические 

развязки на линейных оптронах не обладают необходимой точностью. Имеются 

решения, преобразующие напряжение в частоту, такие как микросхемы серии 
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LMx31x [10]. Выходной сигнал такой микросхемы имеет формат ТТЛ, частота 

которого пропорциональна напряжению на входе. Такой сигнал легко развязать 

гальванически с помощью оптопары и передать в систему управления, однако 

имеются и недостатки этого решения, так как необходимо измерить частоту с 

приемлемой точностью на стороне микроконтроллера, имеющего ограниченное 

число периферийных устройств захвата событий в своём составе, которые 

обычно используются для измерения скорости вращения двигателя, а, 

следовательно, заняты. Кроме того, номинальная рабочая частота микросхемы 

10 кГц, что существенно уступает по полосе пропускания классическим 

решениям на базе датчика на эффекте Холла компенсационного типа и делает 

такое решение неконкурентным по качеству измерения тока и, соответственно, 

качеству стабилизации тока и момента. 

Альтернативной для передачи аналогового сигнала с помощью 

цифровых данных может стать применение АЦП с последовательным каналом 

связи. Однако тут возникает необходимость в реализации сразу нескольких 

последовательных каналов связи и обеспечение их помехозащищённости. 

Инженеры обратили внимание на факт, что дельта-сигма модуляторы, 

используемые в дельта-сигма АЦП, формируют на выходе битовый поток, 

который, будучи пропущенный через цифровой фильтр, позволяет 

восстановить цифровой код, пропорциональный аналоговому сигналу. При 

этом последовательность имеет следующие свойства: 

− для получения заданной точности 1/N требуется M разрядов битового 

потока, где M < N; 

− единичная помехи и искажение значения бита в потоке оказывают 

влияние на результирующий цифровой код после фильтрации, сопоставимый с 

искажением младшего значащего разряда. 

 Последний фактор очень важен, так как если по каналу связи от АЦП к 

микроконтроллеру передавать прямой код, то ошибка передачи одного бита 

будет тем более значимой, чем старше этот испорченный разряд. 
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Таким образом, компания Texas Instruments выпустила на рынок два 

решения для поддержки измерения тока с помощью токовых шунтов: 

− микросхемы дельта-сигма модуляторов с гальванически развязанным 

выходом битового потока [11]; 

− микроконтроллеры, которые содержат периферийные устройства для 

прямого сопряжения с микросхемами дельта-сигма модуляторов [12]. 

Рис. 1.2 иллюстрирует схему типового подключения микросхемы 

дельта-сигма модулятора к токовому шунту. Шунт установлен в фазе инвертора 

и всё время проводит ток, протекающий в фазе двигателя. Микросхема 

подключается дифференциальным усилителем к данному шунту, а ее питание 

на первичной стороне осуществляется от драйвера верхнего ключа стойки 

инвертора. Внутри микросхемы реализована гальваническая развязка на базе 

емкостных приемопередатчиков, а вторичная сторона подключается 

непосредственно ко входам микроконтроллера и к его питанию. Такая 

конструкция для измерения двух токов фаз в диапазоне ±450 А мгновенного 

значения представлена на рис. 1.3. Видно, что габаритные размеры системы 

измерения тока существенно сократились по сравнению с классическим 

решением на базе датчика тока компенсационного типа. 
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Рис. 1.2. Типовое подключение микросхемы дельта-сигма модулятора к 

токовому шунту [3] 

 

Рис. 1.3.  Пример реализации двух датчиков тока фаз в диапазоне ± 450 А 

мгновенного значения 
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Частота модуляции сигнала может задаваться встроенным в микросхему 

генератором или определяться со стороны микроконтроллера. Наибольшая 

частота модуляции, доступная на рынке, — это 20 МГц, что позволяет 

сформировать битовый поток той же частоты. Логично, что погрешность 

получаемого цифрового кода будет зависеть от количества бит цифрового 

потока, который обрабатывает цифровой фильтр, применяемый для 

демодуляции. Микроконтроллеры компании Texas Instruments, как и 

микроконтроллеры К1921ВК028 (НИИЭТ, г. Воронеж) имеют специальные 

периферийные устройства для демодуляции битового потока, реализующие 

следующие цифровые фильтры: sinc, sinc2 и sinc3. Фильтр sinc является 

фильтром скользящего среднего, а остальные фильтры представляют собой 

последовательное включение двух или трех таких фильтров. При этом точность 

преобразования указывается разной в различных источниках [12] и [13]. Так, в 

таблице 1.1 представлена выборка из разных источников для фильтра sinc3 

(sinc-фильтр третьего порядка). 

Таблица 1.1. Характеристики точности восстановления битового потока для 

различного количества входных данных sinc3-фильтра 

OSR, бит 

Характеристика sinc-фильтра третьего порядка 

Отношение сигнал/шум, 

дБ 
ЭКБ, бит 

Время 

преобразования, мкс 

4 25 
3,9 [5] 

3 [4] 
0,6 

8 40 
6,4 [5] 

5 [4] 
1,2 

16 55 
8,9 [5] 

8 [4] 
2,4 

32 70 
11,4 [5] 

10,5 [4] 
4,8 

64 85 
13,9 [5] 

12,5 [4] 
9,6 

 

Например, при частоте тактирования модулятора fclk = 20 МГц при 

использовании коэффициента передискретизации (OSR — Over Sampling Ratio) 
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равным 32 битам, что при соединении последовательно трех sinc-фильтров дает 

всего 96 бит, участвующих в преобразовании, само преобразование занимает: 

П

3 3 32
4,8 мкс,

20 000 000clk

OSR
t

f

 
= = =  (1.1) 

при этом разные источники оценивают эффективное количество битов от 10,5 

до 11,4. То есть такой способ измерения токов позволяет получать результат 

приемлемой точности за 4,8 мкс, что является достаточно малым интервалом 

времени по сравнению, например, с периодом широтно-импульсной модуляции 

в общепромышленных преобразователях частоты на транзисторах 12-го класса, 

где он варьируется от 100 до 500 мкс. 

На рис. 1.4 представлены осциллограммы измеренных токов при 

различных настройках фильтра. Видно, что приемлемую точность можно 

получить при коэффициенте передискретизации 32 и более. Кроме того, 

очевидно, что точность изменяется не прямо пропорционально числу 

обрабатываемых бит битового потока. В среднем она растет на 15 дБ или в 5,6 

раза при двукратном увеличении количества обрабатываемых бит. 
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Рис. 1.4. Осциллограммы переходного процесса измеренного тока на 

скачок задания напряжения в разомкнутой системе при диапазоне измерения 

датчика тока ±450 А мгновенного значения: а — OSR = 64 и время измерения 

9,6 мкс; б — OSR = 32 и время измерения 4,8 мкс; в — OSR = 16 и время 

измерения 2,4 мкс; г — OSR = 8 и время измерения 1,2 мкс 
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1.2. Принцип работы дельта-сигма модулятора и точность 

восстановления информации при демодуляции 

Сколько на самом деле необходимо бит для обеспечения заданной 

точности восстановления цифрового значения тока, протекающего через 

измерительный шунт? 

Для ответа на этот вопрос необходимо разобраться с принципом дельта-

сигма модуляции, объяснить нелинейную зависимость точности 

восстанавливаемого сигнала от числа обрабатываемых бит, определить 

теоретическую информационную емкость битового потока. 

Функциональная схема дельта-сигма модулятора первого порядка 

представлена на рис. 1.5. Название «дельта-сигма» происходит от вычитателя 

на входе — символ разности Δ — и интегратора — символ суммы Σ. 

Аналоговый сигнал поступает на вычитатель, где из его значения вычитается 

сигнал с выхода 1-разрядного ЦАП. Диапазон значений входного сигнала 

должен находиться в пределах между минимальным напряжением ЦАП, 

которое он формирует при «нуле» на своём входе, и максимальным значением, 

которое он формирует при «единице» на входе. Далее разница этих сигналов 

поступает на интегратор, который тактируется от внешнего источника. Каждый 

синхроимпульс выход интегратора обновляется и поступает на компаратор, 

который формирует выходную последовательность битового потока, и 

обратная связь замыкается через ЦАП. 

Δ
1

p

Σ

ЦАП

x битовый поток

clk

 

Рис. 1.5.  Функциональная схема дельта-сигма модулятора первого порядка 
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Рассмотрим пример работы дельта-сигма модулятора с заданием 0,4 и 

диапазоном выхода ЦАП ±1 (см. рис. 1.6). Синей линией показан входной 

аналоговый сигнал. В начальный момент времени интегратор содержит 

значение –0,1, а выход компаратора, соответственно логический «0». При этом 

разница между входным сигналом и сигналом ЦАП составляет +1,4. Масштаб 

по времени работы интегратора не имеет значения, поэтому пусть при 

интегрировании разница просто добавляется к предыдущему значению. Тогда 

на следующем такте выход интегратора примет значение 1,3, что приведёт к 

переключению компаратора. Теперь на вход ЦАП подается логическая «1», что 

приводит к появлению на его выходе сигнала, равного +1. Теперь разница 

между входным сигналом и выходом ЦАП становится –0,6, поэтому интегратор 

будет уменьшать своё значение с меньшим темпом, чем оно нарастало. Таким 

образом, на выходе дельта-сигма модулятора формируется последовательность 

бит: 0, 1, 1, 1, 0, 1, 1, 0, 1, 1 и далее повторяется в данном конкретном случае. 

Среднее значение составляет 0,7, что, будучи приведённым к полному 

диапазону ЦАП [–1; +1], соответствует значению 0,4, которое изначально было 

на входе. Аналогично, 0,4-ем соответствует среднее значение на выходе ЦАП. 
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Рис. 1.6. Работа дельта-сигма модулятора первого порядка 

Теперь рассмотрим, с какой точностью можно восстановить  

дельта-сигма модулированный сигнал на следующем примере. Пусть значение 

входного сигнала будет 1/10 от полного диапазона или –0,8. Тогда работа 

дельта-сигма модулятора будет соответствовать представленной на рис. 1.7. 

Так как входной сигнал мал, то формируемая последовательность бит имеет 

большое число нулей, разделяемых редкой периодической единицей. Пусть мы 

используем произвольный цифровой фильтр, который обрабатывает всего 8 бит 

данной последовательности. Если анализировать первые 8 бит на интервале с 

нулевого по седьмой, то среднее значение выхода ЦАП получится равным 

0,75− , что отличается от истинного значения входной величины равной –0,8. 

Если же анализировать битовую последовательность на интервале от второго 

до девятого бита, то все эти разряды равны нулю и среднее значение выхода 

ЦАП будет равно –1. Понятно, что никакой цифровой фильтр в данной 

ситуации не сможет вычислить входное значение с относительной 

погрешностью ниже, чем 1/8, в данном конкретном случае. Поэтому вопрос на 

каком основании [12] и [13], а также другие источники, дают существенно 
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меньшую оценку погрешности восстановленного сигнала требует дальнейшего 

исследования. 
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Рис. 1.7. Работа дельта-сигма модулятора первого порядка при малом 

значении входного сигнала 

Рассмотрим другой пример. Пусть входной сигнал равен 0,1. Тогда ему 

будет соответствовать последовательность бит, представленная в верхней части 

рис. 1.8 фиолетовой кривой. В нижней части рис. 1.8 изображен ступенчатый 

график интеграла (суммы бит), который либо вырастает на единичку за такт, 

либо остаётся неизменным. Входная величина определяет темп нарастания 

данного ступенчатого графика и может быть оценена по среднему значению 

пришедших единичных битов, по отношению к общему значению 

обрабатываемых битов. При этом в зависимости от моментов времени, когда 

будет рассмотрена ситуация, где накопилось 8 единичных битов, битовый 

поток может содержать как 13, так и 15 входных битов, участвующих в 

усреднении. Соответственно, в худшем случае максимальная оценка входного 
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сигнала путем усреднения битового потока определяется красной линией на 

графике и составляет: 

.

8
2 1 0,231,

13
максx =  − =  (1.2) 

а минимальная оценка определяется синей линией и составляет: 

8
2 1 0,067,

15
минx =  − =  (1.3) 

при этом истинное значение входной величины лежит в серой зоне. 

0
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Рис. 1.8. Работа дельта-сигма модулятора первого порядка при входном 

сигнале 0,1 

Если рассмотреть приращение единичных битов не 8, а любое другое 

внутри, то серые зоны, где может лежать прямая, соответствующая истинному 

значению, будут определяться по границам зеленых отрезков. Пример такой 

локальной зоны, ограниченной зелеными отрезками, показан оранжевой 

областью в самом начале графика. Если все эти локальные зоны объединить, то 

«коридор» для прохождения прямой, соответствующей истинному значению 

входного сигнала, может существенно сузиться. 
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Это означает, что битовый поток с выхода дельта-сигма модулятора 

несет в себе дополнительную информацию, которую можно в некоторых 

случаях из него извлекать, уточняя результаты измерения по сравнению с 

простым усреднением на заданном интервале.  

Дополнительная информация закодирована в переключениях сигнала, 

частоте и фазах этих переключений. Детально данные вопросы рассмотрены в 

измерительной технике, однако в данной работе подходы, применяемые в 

измерительной технике, будут применены к задачам систем управления 

электроприводов и оценен их положительный эффект. Исследование самих 

методов модуляции и восстановления данных исследоваться не будут, так как 

это выходит за рамки специальности. 

Разные способы извлечения информации из дельта-сигма 

модулированного сигнала первого порядка будут рассмотрены в главе 2 на 

примере обработки сигналов инкрементального датчика положения, а здесь 

будет приведен анализ точности восстановления значений тока при 

использовании цифровых фильтров sinc2 и sinc3. 

Интегральные микросхемы дельта-сигма модуляторов реализуют 

модуляцию второго порядка, которая имеет статистически более хаотичное 

распределение ноликов и единиц в битовом потоке. Функциональная схема 

модулятора второго порядка представлена на рис. 1.9. 
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Рис. 1.9.  Функциональная схема дельта-сигма модулятора второго порядкаэ 

Для изучения точности восстановления модулированного сигнала с 

помощью sinc-фильтров второго и третьего порядков была построена модель, 
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представленная на рис. 1.10 [14]. На рис. 1.10а представлена подсистема  

дельта-сигма модулятора, подсистема sinc-фильтра первого порядка 

представлена на рис. 1.10б, а на рис. 1.10в показана модель детектора 

максимальной ошибки. 

Общая модель выполнена из указанных подсистем и представлена на 

рис. 1.10г. На вход подается нарастающий сигнал от середины диапазона 

измерения до максимума. Испытывать систему во всём диапазоне входных 

сигналов нет необходимости, так как картина ошибки получается 

симметричной относительно середины диапазона. Ошибка вычислялась 

относительно полного диапазона входных значений. 

Модельные эксперименты были проведены для коэффициента 

передискретизации OSR 8, 16 и 32 для sinc3-фильтра, и для 12, 24 и 48 для  

sinc2-фильтра. Таким образом, проводилось сравнение при одинаковом 

количестве обрабатываемых битов битового потока двух типов фильтров. 

Результаты экспериментов представлены на рис. 1.11, 1.12 и 1.13. 

Полученные графики показывают, что погрешность восстановления 

модулированного сигнала зависит от того, в какой точке относительно полного 

входного диапазона находится входной сигнал. Наиболее точные измерения 

получаются в середине измеряемого диапазона, а на краях точность ухудшается 

в разы. Уменьшение точности на границах входного диапазона уже 

демонстрировалось на примере рис. 1.7. Здесь это было подтверждено 

результатами моделирования. 

При этом точность в середине диапазона получается существенно выше, 

чем при простом усреднении. Sinc2-фильтр проигрывает sinc3-фильтру при 

большóм количестве входных данных. Для OSR = 32 и использовании  

sinc-фильтра третьего порядка (см. рис. 1.13а) точность восстановления сигнала 

на половине от полного диапазона составляет 0,05 %, что соответствует 

приблизительно 11 значащим разрядам, что лежит между значениями из [12] и 
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[13], представленными в таблице 1.1. Фильтр второго порядка (см. рис. 1.13б) 

дает погрешность в 2 раза хуже. 

вхА

Интегратор 1 Интегратор 2 1-бит ЦАП

битовый 

поток

АЦПвх
Задержка
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Рис. 1.10. Модель для проведения исследований: а — дельта-сигма 

модулятор второго порядка (DS2Order); б — подсистема sinc-фильтра (Sinc1, 

Sinc2, Sinc3); в — подсистема детектирования максимальной ошибки 

(ErrorEst); г — модель для проведения исследований, собранная из подсистем. 
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Рис. 1.11.  Ошибки измерения для: а — OSR = 8 и sinc3-фильтр,  

б — OSR = 12 и sinc2-фильтр 
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Рис. 1.12. Ошибки измерения для: а — OSR = 16 и sinc3-фильтр,  

б — OSR = 24 и sinc2-фильтр 
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Рис. 1.13. Ошибки измерения для: а — OSR = 32 и sinc3-фильтр,  

б — OSR = 48 и sinc2-фильтр 
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Возникает вопрос, а насколько допустимо существенное уменьшение 

точности восстановления сигнала на границах измеряемого диапазона? 

Если рассматривать исключительно вопрос измерения токов двигателя, 

то рабочий диапазон токов всегда лежит в пределах ±50 % от максимальных 

значений. Большие значения токов возникают при перегрузках, когда 

показатели точности как правило не нормируются, или в случаях коротких 

замыканий, когда не стоит задача точно измерить ток, а нужно лишь отключить 

электропривод по максимально-токовой защите. Поэтому такой метод 

измерения вполне применим для электроприводов. 

1.3. Сигналы в электроприводе, обладающие свойствами  

дельта-сигма модулированных сигналов 

В предыдущем разделе было показано, что дельта-сигма 

модулированный сигнал обладает большей информационной емкостью, чем, 

например, широтно-импульсный за то же время измерения. Базовая структура 

дельта-сигма модулятора первого порядка обладает теми же свойствами, но 

имеет меньшую информационную емкость. При этом возник вопрос, а есть ли 

в электроприводе другие сигналы, которые имеют свойства дельта-сигма 

модулированных битовых потоков? Если есть, то можно ли применить к ним 

методы восстановления, применяемые в измерительной технике? 

Для ответа на эти вопросы было дано определение  

дельта-сигма-модулированного сигнала в соответствии со структурой 

модулятора первого порядка, представленного на рис. 1.5. Оно утверждает, что 

если результат измерения или процесса округлён в меньшую сторону из-за 

эффекта квантования, а отброшенная величина будет использована на 

следующем шаге измерения или процесса, то измеренная или произведенная 

последовательность обладает свойствами дельта-сигма модулированного 

сигнала. 
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Для пояснения этого определения рассмотрим пример наблюдателя ЭДС 

двигателя постоянного тока, изображенного на рис. 1.14 [15]. Данный 

наблюдатель имеет релейный элемент, который, переключаясь, воздействует на 

модель якорной обмотки двигателя постоянного тока и тем самым способствует 

изменению оценки тока яî , чтобы невязка между оценкой и измеренным током 

была минимальной. Данная схема изображена в непрерывном времени, однако 

ввиду ее реализации на микроконтроллерах на самом деле она работает в 

дискретном времени с некоторой частотой равной или большей, чем частота 

широтно-импульсной модуляции, используемой в конкретном электроприводе. 

Поэтому оценка тока каждый раз изменяется и независимо от того, произошло 

переключение компаратора или нет, ее значение сохраняется как есть и будет 

использовано на следующем такте работы наблюдателя. При этом выход 

компаратора и представляет собой тот самый дельта-сигма модулированный 

битовый поток, который далее в классической схеме наблюдателя проходит 

через апериодический фильтр первого порядка. 
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Рис. 1.14. Наблюдатель скорости/ЭДС двигателя постоянного тока 

Раз сигнал выхода релейного элемента является дельта-сигма 

модулированным, то следует проверить, можно ли получить увеличение 

точности при его фильтрации подходами, используемыми в измерительной 

технике, например, sinc3-фильтром и получается ли при этом увеличить 

точность восстановления сигнала по сравнению с апериодическим фильтром 

первого порядка?  
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Да, представленная структура наблюдателя ЭДС хотя и является 

классической, но далеко не лучшая, однако здесь ставится задача не создать 

совершенный наблюдатель ЭДС, а ответить на вопрос, дает ли преимущество 

использование другого способа фильтрации или нет? 

Вторая задача, выделенная для исследования в рамках диссертации, где 

сигнал измерения обладает свойствами дельта-сигма модулированного  

сигнала — это измерение скорости с использованием инкрементального 

датчика положения ротора. 

В процессе измерения скорости методом измерения временного 

интервала между импульсами датчика положения возникает поток измерений 

времени, обратная величина которых пропорциональна скорости вращения. На 

высоких скоростях временные интервалы между импульсами датчика 

уменьшаются, а из-за дискретности измерения времени в микроконтроллерах 

возникает существенная ошибка квантования этой измеренной величины. 

Обычные алгоритмы, такие как синхронизированный метод постоянного 

времени измерения [16] работают эквивалентно усреднению измеренных 

времен для повышения точности. Однако измеренные интервалы также 

обладают свойствами дельта-сигма модулированных сигналов, так как время, 

хоть и получается сильно дискретным, но на следующем измерении результат 

округления предыдущего измерения добавляется к следующему измерению. 

Потенциально, применение sinc-фильтров высокого порядка позволит 

существенно увеличить точность измерения скорости на высоких частотах 

вращения, что будет также проверяться в рамках диссертационного 

исследования. 

Третья задача была сформулирована на основе наблюдения, что сигнал 

с выхода релейного регулятора также является дельта-сигма модулированным. 

Был разработан новый способ управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования для вентильно-индукторного двигателя и синхронной 

машины с возбуждением от постоянных магнитов. Этот способ использует шаг 
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интегрирования модели привода в несколько раз меньше, чем период ШИМ, 

получая поток команд управления инвертором, который в дальнейшем можно 

отфильтровать, чтобы получить непрерывное управляющее воздействие, а 

именно скважности задания для инвертора. Это сигнал тоже дельта-сигма 

модулирован и исследование, как самого метода управления, так и улучшение 

точности вычисления задания напряжения инвертора при работе данного 

метода стало третьей задачей данной диссертационной работы. 

Выводы по главе 

В этой главе было показано, что измерение токов с помощью токовых 

шунтов и дельта-сигма модуляторов дает хорошую точность восстановления 

токов при использовании sinc-фильтров высокого порядка. Это объясняется 

тем, что данные фильтры позволяют выделять дополнительную информацию 

из битового потока, которую не выделяет обычный фильтр среднего 

скользящего. 

Было показано, что в системах управления электроприводов имеются 

сигналы, обладающие свойствами дельта-сигма модулированных сигналов. Это 

позволило определить три объекта для исследования в рамках диссертационной 

работы, чтобы показать преимущество методов фильтрации, применяемых в 

измерительной технике, по сравнению с традиционными инерционными 

фильтрами и фильтрами скользящего среднего первого порядка. 
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Глава 2. Применение sinc-фильтра для расчета скорости 

вращения вала инкрементального датчика углового положения 

В высокопроизводительных системах управления электропривода для 

качественного управления моментом обязательно требуется знать текущее 

положении ротора электродвигателя и его угловую скорость. Для получения 

этой информации чаще всего используется инкрементальный датчик углового 

положения, преобразующий угол поворота вала в электрические импульсы. 

Получаемые сигналы на выходе датчика обрабатываются с помощью 

специального периферийного устройства микроконтроллера, который путем 

подсчета числа импульсов, определяет угловое перемещение рабочего органа. 

Однако такое устройство не выдает информацию о текущем значении скорости, 

и поэтому в системах управления, где требуется эта информация, необходимо 

использовать дополнительные методы расчета, позволяющие определить 

частоту импульсов. 

В связи с тем, что интервалы времени между сигналами 

инкрементального датчика обладают свойствами ΔΣ-модулированных 

сигналов, то для получения информации о текущей скорости вращения вала 

датчика можно воспользоваться методами, которые применяются для 

демодуляции ΔΣ-модулированных сигналов, т.е. использовать фильтры низких 

частот, такие как sinc-фильтры различного порядка. 

В данной главе рассмотрен принцип работы инкрементального датчика 

углового положения совместно с модулем квадратурного декодирования 

микроконтроллера, приводится обзор существующих методов измерения 

скорости с использованием инкрементального датчика, а также предложен 

новый алгоритм измерения скорости с применением sinc-фильтра, 

позволяющий повысить точность измерения угловой скорости, по сравнению с 

традиционными методами. 
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2.1. Инкрементальный датчик угла поворота 

2.1.1. Принцип работы инкрементального датчика 

Инкрементальный датчик угла поворота (энкодер) занимает 

наибольшую долю рынка в качестве устройства для получения информации о 

перемещении и направлении вращения рабочего органа механизма или вала 

двигателя. Он используется в механизмах, требующих поддержание высокой 

точности регулирования скорости и положения, таких как: металлорежущие 

станки, прокатные станы, манипуляторы и т.д. Информацию, получаемую с 

датчика, используют для реализации замкнутых систем управления с 

обратными связями по скорости и положению (рис. 2.1), а также она 

необходима для корректной работы наблюдателей потокосцепления ротора 

двигателей в системе векторного управления, которая используется в приводах, 

где необходимо точное поддержание момента [15, 17]. 
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Рис. 2.1. Структура подчиненной системы управления электропривода с 

инкрементальным датчиком положения ротора 

Чаще всего в инкрементальных датчиках углового положения 

используется оптическая технология. Связано это с тем, что такие датчики 

имеют высокое разрешение, высокую точность и надежность, а самое главное 

имеют низкую стоимость и просты в использовании. Кроме  
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оптико-электрических датчиков можно встретить и другие типы 

преобразователей, например, такие как: магнитные, магнито-резистивные и 

резольверы, которые по сравнению с оптико-электрическим датчиком более 

устойчивы к ударам, вибрациям, и используются там, где не требуется высокая 

точность измерения или имеются неблагоприятные условия окружающей 

среды [18, 19]. Несмотря на то, что инкрементальные датчики имеют различные 

типы исполнения и принцип работы, суть таких датчиков одинаковая — это 

преобразование углового перемещения в электрический сигнал. 

В простейшем случае оптико-электрический инкрементальный датчик 

состоит из трех основных элементов: источника света, двух фотодиодов и 

подвижного стеклянного диска с равномерно распределенными метками, вал 

которого соединяется валом электродвигателя (рис. 2.2). Принцип работы 

датчика основан на изменении светового потока источника света (светодиоды 

А и В), поступающего на приемник (фотодиоды А и В) при вращении между 

ними диска с прорезями [20]. На выходе фотоприемников генерируются 

сигналы, имеющие форму, близкую к синусу и косинусу, которые 

преобразуются в меандр схемой обработки.  
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Рис. 2.2. Упрощенная конструкция инкрементального оптического 

датчика углового положения 
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Для определения направления вращения вала два фотоприемника 

(фотодиод А и B), размещают по отношению друг к другу со сдвигом на 

четверть периода градуировки диска 
4

n , где 
n  — ширина прозрачной и 

непрозрачной полосы. Такое расположение позволяет получить два сигнала, 

сдвинутые друг относительно друга на 90 ° (рис. 2.3) При вращении диска по 

часовой стрелке положительные фронты сигнала А опережают фронты сигнала 

В и наоборот. Кроме сигналов А и В датчики могут иметь канал с индексом Z, 

который обеспечивает один импульс за оборот и используется в качестве 

реперного сигнала для определения начального положения.  

 
t
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90° 90° 

 

Рис. 2.3. Сигналы на выходе инкрементального датчика при вращении вала в 

прямом и обратном направлении 

Количество генерируемых датчиком импульсов пропорциональное 

угловому перемещению диска, которое можно найти как [21]: 

2
,N

K

 
 =   (2.1) 

где   — угол поворота вала, N — количество импульсов, поступающих с 

канала А или В, K — разрешение датчика, в импульсах на оборот. Разрешение 

K является основным параметром любого инкрементального датчика, так как 

его значение определяет предельные характеристики систем управления в 

части быстродействия и точности контура скорости. Разрешение определяется 

количеством импульсов, поступающих с датчика за один оборот, и чем больше 
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его значение, тем точнее можно определить положение вала. Однако для 

увеличения разрешения необходимо увеличивать количество меток на диске, 

что приводит к росту стоимости датчика, а также не всегда является возможным 

из-за ограниченного размера диска и сложной технологии нанесения меток на 

диск [22].  

2.1.2. Интерфейс микроконтроллера с инкрементальными датчиками 

угла поворота вала двигателя 

Для сопряжения с инкрементальным датчиком угла поворота многие 

микроконтроллеры (производителей Texas Instruments [23], АО «НИИЭТ» [24] 

и другие) имеют специальное периферийное устройство — модуль 

квадратурного декодирования сигналов (в англоязычной литературе  

QEP — Quadrature Encoder Pulse Module).  

 t
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Рис. 2.4. Подключение датчика к модулю квадратурного декодирования 

 

Дискретные выходы сигналов А и В подключаются к соответствующим 

входам модуля квадратурного декодирования микроконтроллера (рис. 2.4). 

QEP модуль обрабатывает поступающие сигналы и вырабатывает сигналы 

направления вращения вала QDIR и счета импульсов инкрементального 

датчика QCLK (рис. 2.5). С помощью этих сигналов тактируется счетчик 

положения QPOSCNT, значение которого соответствует положению вала 

двигателя и может меняться вверх или вниз в зависимости от направления 

вращения вала.  

http://niiet.ru/
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Рис. 2.5. Работа модуля квадратурного декодирования 

Для увеличения разрешения датчика модуль квадратурного 

декодирования QEP имеет три квадратурных режима работы [25, 26]:  

а) Квадратурный режим Х1, в котором обрабатывается только один 

сигнал — А, а второй сигнал В необходим для получения информации о 

направлении вращения вала. В этом режиме счетчик положения меняет свое 

значение при каждом появлении нарастающего фронта сигнала А. Таким 

образом, разрешение равняется количеству меток на диске (рис. 2.6): 

,N K=  (2.2) 

а точность измерения соответствует одному делению датчика; 

б) Квадратурный режим Х2, при котором подсчитываются не только 

нарастающие фронты сигнала А, но и спадающие. В этом случае разрешение 

датчика увеличиваются в 2 раза: 

2 ;N K=  (2.3) 

в) Квадратурный режим Х4. Режим, при котором анализируются каждый 

нарастающий и спадающий фронт сигналов А и В. Такая настройка применяется 

чаще всего, так как позволяет увеличить разрешение датчика в 4 раза: 

4 .N K=  (2.4) 
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Рис. 2.6. Квадратурные режимы работы модуля QEP 

 

2.1.3.  Погрешности инкрементального датчика положения 

Точность датчика и методов измерения скорости вращения вала очень 

важны для достижения высоких показателей системы управления. Из-за 

ограниченной точности изготовления датчиков их выходные сигналы содержат 

в себе как механические, так и электрические погрешности. Механические 

ошибки возникают из-за [27-30]: 

− неравномерного распределения меток на диске при его изготовлении 

или его загрязнении и деформации (рис. 2.7а); 

− неправильного размещения светодиодов и фотодиодов А и В  

(рис. 2.7б); 

− смещения центра диска относительно центра датчика и наклона 

плоскости диска. 
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Рис. 2.7. Механические ошибки инкрементального датчика положения 

Электрические ошибки в выходных сигналах датчика обусловлены 

электрической схемой, неточностью изготовления электрических компонентов, 

сложностью настройки компаратора, ошибками трассировки печатной платы. 

На рис. 2.8 показано переключение компаратора, на вход которого заводится 

сигнал, поступающий с фотодиода А. Компаратор переключается каждый раз 

при возрастании сигнала до значения напряжения срабатывания срu  и 

уменьшении сигнала до напряжения отпускания отпu .  

Из-за наличия петли гистерезиса ср отпu u u = −  и нелинейного характера 

изменения напряжения от положения и засветки чувствительного элемента, 

появляется асимметрия переднего и заднего фронтов импульса: 

2 1 2 1

1 1 2 2

;

.
2

энкодер ср ср отп отп

энкодер

отп ср отп ср

T T Т T Т

T
T Т T Т

= − = − 



 − = − 


 (2.5) 
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Рис. 2.8. Ошибка при переключении компаратора 

Все вышеперечисленные факторы приводят к систематическим и 

периодическим (например, из-за перекоса диска) погрешностям угловых 

измерений [25, 31]: 

− несоответствие скважности квадратурных сигналов 50 % (рис. 2.9а,б), 

которое может быть вызвано неправильным нанесением меток на диск и 

нарушением равенства ширины прозрачной полосы и метки, а также 

неточностью настройки компаратора, обрабатывающего приходящие сигналы 

со светодиодов. В этом случае для компенсации ошибки рекомендуется брать 

приращение угла, используемое в расчетах скорости, кратное одному периоду 

сигнала А или B; 

− отклонение фазового сдвига между сигналами А и В от 90°. Такая 

погрешность связана с тем, что невозможно разместить светодиоды А и В, 

таким образом, чтобы получить два сигнала сдвинутые друг относительно 

друга ровно на 90°. У большинства датчиков эта погрешность может достигать 

±10°, что приводит к сдвигу квадратурных сигналов (рис. 2.9в). Для 

компенсации ошибки приращение угла, как и в первом случае, должно 

выбираться кратным одному периоду сигнала А и В; 
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Рис. 2.9. Погрешности инкрементального датчика 

− непостоянство периода сигналов А и B на всем обороте датчика, 

которое возникает из-за неравномерного распределения меток на диске, 

несоосности диска, фото- и светодиодов. Один из способов решения этой 

проблемы выбрать приращение угла равное одному обороту диска. Это 



41 

 

позволит убрать сразу все перечисленные погрешности в измерение скорости, 

однако такой способ может быть применим только на высоких скоростях. При 

малых же скоростях большой угол приращения приводит к недопустимо 

большому времени оценки скорости, а для измерения мгновенной скорости с 

высокой точностью необходимо производить расчеты за минимально 

возможное время. Второй способ решения — калибровка инкрементального 

датчика. 

2.1.4.  Погрешности измерения времени в микроконтроллере 

Значение счетчика положения QPOSCNT модуля квадратурного 

декодирования меняется каждый раз, когда на вход модуля поступают 

импульсы сигналов А и В. Однако из-за дискретности времени в 

микроконтроллере счетчик положения может изменять свое значение только с 

постоянной частотой тактирования процессора 
SYSCLKf  (SYSCLK сигнал 

тактирования микроконтроллера), что приводит к появлению ошибки 

квантования в измерении времени углового перемещения даже при условии, 

что датчик является идеальным (рис. 2.10). Для уменьшения влияния ошибки 

квантования на оценку скорости, которая вычисляется как обратная величина 

от времени, за которое происходит перемещение, применяются различные 

алгоритмы расчета, являющиеся модификацией классических методов 

измерения скорости [29, 32]. Некоторые из алгоритмов, такие как метод 

постоянного времени измерения, метод расчета угловой скорости датчика с 

усреднением, синхронизированный метод, рассмотрены далее в  

подразделе 2.2. 
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Рис. 2.10. Ошибка квантования в измерении времен событий углового 

перемещения 

2.2. Обзор существующих методов измерения скорости вращения вала 

инкрементального датчика угла поворота 

2.2.1. Расчет скорости на основе измерения частоты импульсов 

инкрементального датчика 

Самый простой способ расчета скорости с помощью инкрементального 

датчика — это непосредственное измерение частоты импульсов датчика (в 

англоязычной литературе М-method) [33]. В методе подсчитывается количество 

импульсов, поступающих от инкрементного датчика за фиксированный 

интервал времени 
MT , который задается программно и измеряется в тактах 

микроконтроллера (рис. 2.11): 
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_

_ ,
SYSCLK M

M SYSCLK M SYSCLK

SYSCLK

n
T n T

f
=  =  (2.6) 

 где 
SYSCLKT  — период микроконтроллерного такта, обратно пропорциональный 

частоте микроконтроллера 
SYSCLKf ; 

_SYSCLK Mn  — целое количество тактов 

микроконтроллера, посчитанных за время 
MT . Количество подсчитанных 

импульсов c пропорционально текущей скорости электропривода, которая 

рассчитывается по формуле: 

_

60 60
,SYSCLK

M SYSCLK M

c f c
n

T N n N


=  =   (2.7) 

где c  — количество подсчитанных импульсов сигнала QCLK, поступившее за 

фиксированный период времени 
MT , а N  — количество импульсов QCLK за 

один оборот датчика.  

t

t

t

QPOSCNT

QCLK

SYSCLK

c

MT
 

Рис. 2.11. Метод на основе измерения частоты импульсов 

Несмотря на простоту реализации данного метода, он имеет недостаток, 

связанный с наличием в расчетах скорости ошибки квантования. Ошибка 

вызвана отсутствием синхронизации между импульсами сигнала QCLK и 

окном наблюдения времени 
MT , из-за чего точность ограничена числом 

импульсов, пришедших с датчика положения за время измерения. Ошибка 
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определяется как отношение измеренной скорости к количеству подсчитанных 

импульсов: 

60 1
.

M

n
n

с T N
 = =   (2.8) 

Из ((2.8) видно, что абсолютная ошибка является постоянной и не 

зависит от скорости вращения ротора. На её величину оказывают влияние 

только разрешение датчика и время измерения 
MT , однако относительная 

погрешность измерения скорости выражается следующим уравнением: 

60 1
,

M

n
n

n T n N


 = = 

  

(2.9) 

которое показывает, что ошибка увеличивается с уменьшением скорости.  

На высоких скоростях относительная погрешность мала, так как 

количество счетных импульсов за время 
MT  велико, однако с уменьшением 

частоты импульсов сигналов А и В она возрастает и на малых скоростях может 

достигать неприемлемо больших значений. 

Повысить точность измерений М-метода можно двумя способами: 

- используя датчик с более высоким разрешением, однако это удорожает 

конструкцию, 

- увеличив время измерения скорости 
MT , но при этом необходимо 

учитывать, что увеличение времени измерения уменьшает быстродействие 

контура скорости и ухудшает показатели всей системы. 

Ниже на рис. 2.12 приведен пример, поясняющий высокую ошибку 

квантования М-метода на малых скоростях. Из-за асинхронной работы метода 

при вращении ротора на постоянной скорости количество импульсов, 

посчитанное за период времени 
MT , может быть равно 4 или 5. При этом 

максимальная относительная ошибка расчета скорости будет достигать 20 %. 
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Рис. 2.12. Пояснения о причинах высокой погрешность измерения скорости 

для М-метода при низких частотах вращения 

2.2.2. Расчет скорости на основе измерения периода импульсов 

инкрементального датчика 

Метод на основе измерения частоты импульсов подходит для 

высокоскоростных электроприводов, но абсолютно не применим в области 

низких скоростей из-за высокой ошибки квантования. Альтернативный способ 

измерения скорости, который позволяет решить эту проблему, — это метод на 

основе измерения периода (в англоязычной литературе Т-method). 

При расчете скорости Т-методом определяется время t , необходимое 

для поворота вала на определенный угол [33]. Угол приращения   задается в 

виде целого числа приходящих импульсов сигнала QCLK, а t  соответствует 

времени прохождения целого пакета импульсов (рис. 2.13). Если перемещение 

вала двигателя оценивается относительно количества импульсов сигнала 

QCLK, то скорость электропривода можно определить, как:  

60
,

c
n

t t N

 
= = 
 

 (2.10) 

где с  — заданное приращение угла в импульсах, t  — измеренный интервал 

времени при повороте ротора на заданное приращение угла.  
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Рис. 2.13. Метод на основе измерения периода импульсов 

Так как время в микропроцессорной технике измеряется в тактах, то 

измеренный интервал времени t  можно оценить, как: 

_

1
int ,SYSCLK

SYSCLK T SYSCLK

QCLK SYSCLK

c f
t n T

f f

  
 =  =   

 
 (2.11) 

где 
_SYSCLK Tn  — целое количество тактов микроконтроллера, приходящиеся на 

с  импульсов датчика, 
QCLKf — частота импульсов сигнала QCLK, 

пропорциональная угловой скорости вала и разрешению датчика N: 

,
60

QCLK

n
f N=   (2.12) 

n  — реальная скорость вращения вала датчика. 

С увеличением скорости вращения вала электродвигателя количество 

тактов микроконтроллера уменьшается, что приводит к увеличению ошибки 

квантования (рис. 2.14). На высоких скоростях эффект квантования по времени 

становится наиболее заметен и сильно влияет на расчет скорости, снижая 

точность получаемых результатов. Относительная погрешность при расчете 

скорости может быть представлена как: 
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60

SYSCLK

SYSCLK

T n N
n

t c f


 = =

  
 (2.13) 

Из формулы видно, что точность расчетов повышается с увеличением 

частоты микроконтроллера и снижается на высоких скоростях. 

Абсолютная ошибка, так же как относительная, увеличивается на 

высоких скоростях: 

2

.
60 SYSCLK

n N
n n n

с f


 =  =

 
 (2.14) 
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Рис. 2.14. Погрешность измерения скорости для Т-метода 

В этом методе расчет скорости наиболее точен на низких скоростях, 

однако на высоких скоростях увеличение частоты импульсов приводит к 

значительному увеличению абсолютной и относительной погрешностей. 
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2.2.3. Комбинированный метод 

Чтобы избежать высокой погрешности метода на основе измерения 

частоты на низких скоростях и метода на основе измерения периода импульсов 

на высоких скоростях используют комбинированный метод расчета [34]. В этом 

методе осуществляется переключение между двумя способами расчета 

скорости, когда точность измерения одного метода уменьшается, в то время как 

у другого растет. Переключение выполняется на высокой скорости, когда 

относительные ошибки двух методов становятся равными. Оптимальную точку 

переключения можно найти из пересечения двух кривых ошибок, получаемые 

из уравнений (2.9) и (2.14): 

60 1
.

60M SYSCLK

n N

T n N c f


 =
  

 (2.15) 

Упростив уравнение, находим оптимальную скорость переключения: 

_

6060
.SYSCLK SYSCLK

опт
M SYSCLK M

c f f c
n

N T N n

   
=  =  (2.16) 

При этой скорости относительная погрешность будет иметь 

максимальное значение: 

_

60 1 1 1
.опт

оптM M SYSCLK SYSCLK M

n
T n N T c f c n

 =  = =
    

 (2.17) 

 

На рис. 2.15 показана зависимость между скоростью и относительными 

ошибками методов расчета скорости на основе измерения частоты и периода. 

Ошибки рассчитаны для датчика с 1000N =  меток на оборот и полосы 

пропускания 1 8000 ГцM
M

f
T

= = , при частоте процессора 60 МГцSYSCLKf =  и 

приращении угла 4с = .  
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Рис. 2.15. Относительные ошибки расчета скорости методом на основе 

частоты и периода 

2.2.4. Метод постоянного времени измерения с изменяющимся 

приращением угла в два раза 

Данный способ расчета скорости аналогичен методу на основе 

измерения периода. В алгоритме определяется время T ,  необходимое для 

поворота вала на заданный угол, который выбирается в зависимости от 

скорости привода и задается в виде целого числа импульсов c  кратным двум 

[27, 35]. Например, при увеличении скорости электропривода, измеренное 

время T  уменьшается, что приводит к росту относительной ошибки расчетов 

из-за эффекта квантования. Чтобы этого избежать, необходимо с ростом 

скорости увеличивать приращение угла, и тем самым поддерживать время 

измерения постоянным. Для этого в алгоритме каждый раз с увеличением 

скорости в два раза увеличивается в два раза приращение угла. При этом 

максимальная относительная ошибка расчета скорости определяется как: 
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max

min

,SYSCLKn
T

T
 =


 (2.18) 

где 
minT  — минимальное время окна измерения. 

Абсолютная погрешность измерения: 

max max

min

.SYSCLKT
n n n n

Т
 =   = 


 (2.19) 

Минимальная скорость вращения вала, которую можно рассчитать при 

заданной полосе пропускания 
Mf : 

min .
60

Mn c f
N

=    (2.20) 

где 4c =  — минимальное приращение угла, Mf  — полоса пропускания 

алгоритма: 

max

.
1

Mf
T

=


 (2.21) 

На рис. 2.16 показана зависимость времени измерения T  от скорости 

вращения вала двигателя. Данный метод обеспечивает точность результатов 

расчета в заданном диапазоне независимо от текущей скорости двигателя. 

Однако при каждом приращении угла в два раза время измерения T  также 

увеличивается вдвое. Увеличение времени вдвое приводит к уменьшению 

точности измерения на один двоичный разряд. Для повышения точности и 

поддержания ее на заданном уровне можно использовать метод постоянного 

времени измерения, который для одного и того же maxT  позволяет повысить 

разрешение еще на один разряд. 
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Рис. 2.16. Метод на основе измерения периода с изменяющимся приращением 

угла 

 

2.2.5. Метод постоянного времени измерения 

Методы расчета скорости должны давать не только высокую точность 

результатов, но при этом должны обеспечивать высокое быстродействие, 

необходимое для быстрой реакции двигателя на нагрузки и уменьшения 

колебаний скорости. Для увеличения точности требуется обрабатывать 

большое количество импульсов сигнала QCLK, что приводит к увеличению 

времени измерения и понижению быстродействия. Метод постоянного времени 

измерения (в англоязычной литературе CET — Constant Elapse Time) помогает 

найти компромисс между точностью и временем измерения [36].  

В отличие от способа расчета скорости на основе измерения периода с 

изменяющимся приращением угла, в методе CET приращение с  каждый раз 

изменяется не в 2 раза, а на четыре импульса (рис. 2.17). Это обеспечивает более 

стабильное время измерения T  на высокой скорости вращения вала, и, таким 

образом, позволяет повысить точность измерений. 
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Рис. 2.17. Метод постоянного времени измерения 

 

2.2.6. Метод расчета угловой скорости датчика с фильтром среднего 

скользящего 

Самый простой способ повысить точность результатов измерения 

скорости — это вычислить среднее значение нескольких измерений за 

определенный интервал времени [37]. Средняя скорость для количества S 

измерений: 

1
( ).

1
ср

S
n n i

S i
=  

=

 (2.22) 

Если в уравнение (30) подставить результаты расчета скорости метода 

на основе измерения частоты импульсов, то получим: 

1

1

.

60 ( )
1 ( )60

S

i

S
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i S

c i
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n
S N S T NT
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=


 

=  =     




  
(2.23) 

Метод на основе измерения частоты с усреднением уменьшает 

погрешность измерения классического метода в S раз, однако во столько же раз 

увеличивает время измерения, которое приводит к задержке результатов 

расчета в контуре скорости. 



53 

 

Если в уравнение (2.22 подставить результаты расчета скорости метода 

на основе измерения периода импульсов, то средняя скорость: 

11

.
1 60 1

( )

60

( )

S

i

S

ср
i

c c
n

S N S N t it i ==

  
=  = 

   



  (2.24) 

Максимальная погрешность измерения данного метода будет равна 

одному процессорному такту SYSCLKT , но при этом необходимо больше времени 

для накопления результатов промежуточных измерений, что для датчиков 

высокого разрешения приводит к перегрузке микропроцессора большим 

количеством прерываний. 

 

2.2.7. Синхронизированный метод постоянного времени измерения 

Все рассмотренные классические методы расчета скорости обладают 

одним и тем же недостатком, связанным с тем, что выдача результатов 

измерения в систему управления и вызов функции регулятора скорости 

осуществляются асинхронно. Синхронизированный метод позволяет решить 

данную проблему. В нем измерение скорости осуществляется не по приходу 

сигнала от датчика, а по запросу регулятора скорости, тем самым 

обеспечивается синхронная работа контура регулирования скорости и выдача 

результатов измерения [7, 16].  

Модуль квадратурного декодирования обрабатывает приходящие с 

датчика сигналы А и В, и может измерять время между импульсами, но QEP не 

может фиксировать абсолютное время появления импульса. Поэтому для 

определения времени необходимо дополнительно использовать модуль захвата, 

к которому в параллель с модулем QEP подключаются квадратурные сигналы 

А и В (рис. 2.18). 

Модуль квадратурного декодирования дает информацию о направлении 

вращения вала и о его угловом перемещении Δс, а модуль захвата содержит 
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информацию о текущем времени появления нарастающих 
AR

t k   , 
ВR

t k    и 

спадающих фронтах 
AF

t k   , 
ВF

t k    сигналов A и B. Также для определения 

угловой скорости в алгоритме требуется информация о текущем состоянии 

сигналов датчика, которое можно опросив регистры цифрового ввода/вывода, 

соответствующих ножек микроконтроллера.  

t

t

A

B

Микропроцессор

QEP модуль

QEP А

QEP В

Модуль захвата

Capture А

Capture В

 

Рис. 2.18. Подключение инкрементального датчика к микроконтроллеру 

Скорость вращения вала датчика может быть определена как: 

60
,

c
n

N t


= 


 (2.25) 

где с  — заданное приращение угла для текущей скорости, а t  — измеренное 

время, необходимое для поворота ротора на заданное приращение угла.  

Для исключения погрешностей датчика, приращение угла должно быть 

кратным четырем импульсам сигнала QCLK в квадратурном режиме Х4. В этом 

случае возможны различные варианты расчета приращения угла и времени 

измерения. На примере рис. 2.19  рассмотрены два варианта определения с  и

t . Из рис. 2.19а видно, что во время вызова функции регулятора скорости 

квадратурные сигналы А и В при текущем  k  и предыдущем  1k −  расчетах 

скорости  имеют одинаковые состояния. В этом случае приращение угла кратно 

четырем и определяется как разница между значениями счетчика QPOSCNT в 

момент времени  k  и  1k − : 



55 

 
[ ] [ 1].c c k c k = − −  (2.26) 

Время измерения соответствует разнице между текущим временем 

появления нарастающего фронта 
AR

t k    сигнала A и предыдущим временем 

появления того же фронта 1
AR

t k −   : 

1 .
AR AR

t t k t k = − −        (2.27) 

На рис. 2.19 б показан случай, когда при текущем  k  и предыдущим 

 1k −  вызове функции регулятора скорости квадратурные сигналы имеют 

различные состояния. Время измерения вычисляется аналогично первому 

случаю (2.27). Однако приращение угла необходимо скорректировать, 

увеличив его значение на один импульс сигнала QCLK: 

[ ] [ 1] 1.c c k c k = − − +  (2.28) 

Это необходимо для соответствия угла приращения данному времени 

измерения и для кратности с  четырем. Аналогично рассмотренным примерам 

составляются правила для всех оставшихся состояний квадратурных сигналов 

датчика, однако, необходимо учесть, что при 4с   в оценке скорости 

проявляются ошибки, связанные с погрешностью самого датчика. Для 

компенсации погрешностей в расчетах можно взять 4с = , но при этом время 

измерения будет увеличено, а соответственно полоса пропускания измерителя 

скорости будет снижена относительно её заданного значения. Поэтому данным 

вариантом можно воспользоваться лишь при условии, что в системе управления 

допускается уменьшение полосы пропускания измерителя скорости.  
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Рис. 2.19. Графики определения приращения угла и времени измерения 

синхронизирующего метода 

В соответствии с рассмотренным примерам составляются правила для 

всех оставшихся состояний датчика, которые сведены в таблицу 2.1. При 

оценке скорости в методе сначала определяется направление вращения QDIR, 

затем рассчитывает приращение угла и в зависимости от его значения алгоритм 
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может разделиться на несколько ветвей для с =  0, 1, 2, 3 и больших 

приращений: 

1. Приращению равному нулю соответствует нулевая скорость; 

2. Приращению угла в 1, 2 или 3 импульса время измерения зависит 

только от текущего состояния сигналов А и В; 

3. Для приращений более чем в 3 импульса время измерения также 

зависит от текущего состояния  k  сигналов и не зависит от предыдущего 

 1k − . Однако состояние  1k −  необходимо для корректировки с . 

Синхронизирующий метод позволяет добиться минимального времени 

запаздывания оценки скорости, что обеспечивает точность измерения в два раза 

или при той же точности в два раза увеличить быстродействие контура 

регулирования скорости по сравнению с классическим СЕТ методом измерения 

скорости. 
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Таблица 2.1. Расчет приращения угла и времени измерения [16] 

Приращение 

угла 

с[k] – c[k – 1] 

k k – 1 
 
c  

 
t  A B A B 

>3 

1 0 

1 0 с[k] – c[k – 1] 

tAR[k] – tAR [k – 1] 
1 1 с[k] – c[k – 1] +1 

0 1 с[k] – c[k – 1] +2 

0 0 с[k] – c[k – 1] +3 

1 1 

1 0 с[k] – c[k – 1] +3 

tBR[k] – tBR [k – 1] 
1 1 с[k] – c[k – 1] 

0 1 с[k] – c[k – 1] +1 

0 0 с[k] – c[k – 1] +2 

0 1 

1 0 с[k] – c[k – 1] +2 

tAF[k] – tAF [k – 1] 
1 1 с[k] – c[k – 1] +3 

0 1 с[k] – c[k – 1] 

0 0 с[k] – c[k – 1] +1 

0 0 

1 0 с[k] – c[k – 1] +1 

tBF[k] – tBF [k – 1] 
1 1 с[k] – c[k – 1] +2 

0 1 с[k] – c[k – 1] +3 

0 0 с[k] – c[k – 1] 

=3 

1 0 1 1 

3 

tAR[k] – tBR [k – 1] 

1 1 0 1 tBR[k] – tAF [k – 1] 

0 1 0 0 tAF[k] – tBF [k – 1] 

0 0 1 0 tBF[k] – tAR [k – 1] 

=2 

1 0 0 1 

2 

tAR[k] – tAF [k – 1] 

1 1 0 0 tBR[k] – tBF[k – 1] 

0 1 1 0 tAF[k] – tAR [k – 1] 

0 0 1 1 tBF[k] – tBR [k – 1] 

=1 1 0 0 0 

1 

tAR[k] – tBF [k – 1] 

 1 1 1 0 tBR[k] – tAR [k – 1] 

 0 1 1 1 tAF[k] – tBR [k – 1] 

 0 0 0 1 tBF[k] – tAF [k – 1] 

0 x x x x 0 ∞ 
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2.3. Оптимизация Т-метода измерения скорости 

2.3.1. Прогнозирующий метод 

На высоких скоростях вращения вала электродвигателя абсолютная и 

относительная ошибки в оценке скорости методом на основе измерения 

периода могут достичь неприемлемо больших значений. Повысить точность 

можно, используя метод с усреднением, который обрабатывает результаты 

расчета скорости, полученные между двумя последовательными вызовами 

функции регулятора скорости [1]. В этом случае максимальная задержка при 

вычислении скорости будет равна половине времени вызова функция 

регулятора скорости. Для уменьшения этой задержки и предсказания значения 

скорости во время следующего вызова функции регулятора скорости 

предлагается алгоритм, в котором обрабатывают результаты расчета скорости 

на основе измерения периода, полученные между двумя последовательными 

вызовами функции регулятора скорости. Количество результатов расчета 

скорости между вызовами функции, зависит от частоты импульсов 
QCLKf , 

заданного приращение угла с  и частоты вызова функции регулятора скорости 

РСf : 

1
int ,

QCLK
оценок

РС

f
N

с f

 
=    

 (2.29) 

где QCLKf

c
 — полоса пропускания метода на основе периода Тf . 

Так как количество результатов расчета скорости может быть только 

целым числом, а вызов функции регулятора скорости и сам расчет выполняются 

не зависимо друг от друга, то при работе двигателя в установившемся режиме 

количество оценок может равняться оценокN  или 1оценокN + , как показано на 

рис. 2.20. Сплошной линией на рисунке обозначено количество тактов 

микроконтроллера, приходящихся на один импульс без округления, 
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пунктирными линиями показаны целые значения тактов микроконтроллера, 

точками — измеренный интервал времени t , представленный в тактах 
_SYSCLK Tn

. 

t

t

t

QCLK

SYSCLK

1
РСf

2
РСf

0

_SYSCLK Tn

 

Рис. 2.20. Распределение результатов измерения времени t  при работе 

электропривода в установившемся режиме 

Если скорость вращения вала меняется, то оценки скорости оценокN  

распределяются между вызовами функции регулятора скорости, как показано 

на рис. 2.21. В данном случае по результатам измерения можно не только 

рассчитать среднюю скорость, но также предсказать ее значение в момент 

времени, когда задание тока поступает с выхода регулятора скорости на вход 

регулятора тока. 

Для предсказания скорости используется линейная аппроксимация 

последних результатов расчета скорости между двумя последовательными 

вызовами функции регулятора скорости. Для аппроксимации результатов 

используется линейная зависимость скорости от времени: 
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,предn at b= +  (2.30) 

где коэффициенты a  и  b  находятся с помощью метода наименьших квадратов 

[38]: 

( ) ( )

1 1 1
2

2

1

1 1

;

оценок оценок оценок

оценок

оценок оценок

N N N

оценок T T
i i i

N

оценок
i

N N

T
i i

оценок

N t i n i t i n i

a

N t i t i

n i a t i

b
N

= = =

=

= =


−               


=

       



−        
= 



−

  



 

 (2.31) 

где 
Tn i    — результаты оценки скорости, полученные методом на основе 

измерения периода в каждый t i    момент времени. 

t
Отработка 

управляющего 
воздействия

Накопление результатов
расчета скорости

текущая скорость

прогнозируемая скорость at+b

Применение 
управляющего 

воздействия

Вызов функций 
регулятора тока 

и скорости

оценка скорости Т-метод

0 1
РСf

2
РСf

n

 

Рис. 2.21. График, иллюстрирующий метод прогнозирования скорости 

Если частота вызова функции регулятора скорости равняется частоте 

ШИМ, то для накопления результатов расчета скорости методом на основе 

периода между вызовами функции регулятора скорости требуется время равное 

периоду ШИМ ШИМТ . Кроме того, обработка результатов и расчет 
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регуляторов скорости и тока также требуют времени, которое равняется как 

минимум половине периода ШИМ. Исходя из этого, новое управляющее 

воздействие будет приложено к двигателю с задержкой ШИМ1,5 Т  (рис. 2.21). 

Чтобы скомпенсировать запаздывания, необходимо заранее предсказать 

скорость. Для этого время t в (2.30) необходимо подставлять равное 1,5 периода 

ШИМ. 

Кроме задержки управляющего воздействия необходимо учитывать, что 

прогнозируемый результат расчета скорости при работе электропривода в 

установившемся режиме может оказаться неверным из-за влияния эффекта 

квантования. 

Пример: на левой части рис. 2.22 содержится четыре оценки скорости, 

где третье значение выше, чем остальные. Обработка этих данных методом 

наименьших квадратов дает положительную производную скорости, в то время 

как на самом деле скорость остается постоянной.  

t

текущая скорость прогнозируемая скорость

оценка скорости Т-метод

0 1
РСf

2
РСf

n

 

Рис. 2.22. Метод прогнозирования при работе электропривода в 

установившемся режиме 

Чтобы избежать ошибок в предсказание скорости, можно реализовать 

«переменный горизонт» прогнозирования. То есть, рассматриваемый метод 

должен работать во время переходных процессов и отключаться при работе на 
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установившейся скорости. Этого можно добиться, изменив значение времени 

предсказания в (2.30). Если в уравнение подставить время, равное половине 

периода ШИМ, то можно получить средние значение скорости за весь период 

ШИМ. Поэтому в зависимости от динамики привода, время t  должно 

изменяться пределах от 0,5 до 1,5 продолжительности периода ШИМ. Эта 

функция может быть выражена как: 

___      

1,0 0,5,
нагр

max

М M
t

М

−
=  +  (2.32) 

где M — момент, создаваемый двигателем, 
___      

нагрM  — оценка момента нагрузки, 

Mmax — предельное значение регулятора скорости или максимального задания 

момента. 

2.3.2. Метод отсечения  

В классическом Т-методе при заданном приращении и постоянной 

скорости вращения вала из-за ошибки квантования количество посчитанных 

тактов процессора может быть равно как 
_SYSCLK Tn , так и 

_ 1SYSCLK Tn + . На  

рис. 2.23 прямой показана реальная зависимость θ(t), красными точками – время 

t , измеренное с помощью таймера процессора при каждом приращении 

счетчика положения QPOSCNT на Δc. 
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Рис. 2.23. График, поясняющий метод отсечения 

В предлагаемом алгоритме рассматриваются максимальные 

погрешности определения времени t , которые на рисунке обозначены 

зеленными точками. Идея метода заключается в том, чтобы найти прямую 

линейной зависимости θ(t), которая будет находиться между зелеными и 

красными точками в заштрихованной области, и отсечь все оставшиеся. Для 

этого в алгоритме составляется одномерный массив интервалов времени 

[ ]SYSCLKn m , и путем перебора всех элементов находится максимальное и 

минимальное значение интервала времени, рассчитанного за фиксированное 

перемещение с  с учетом максимальной погрешности квантования: 

 
max

1

1

2 1
,

1

max max
1

оценок оценок SYSCLK

SYSCLK

m j

N N
m i

i j i

c f

N
n m

j i

=

−

=

= =

    
 = 

 
− 

 
− + 

 
 


 

(2.33) 
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 
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 
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(2.34) 

где  SYSCLK
c m  — массив интервалов времени t , выраженных в тактах 

процессора, 1 ,оценокNm =   1 ,оценокNi =  1 ,оценокNj =  .i j  Скорость 

вращения вала можно выразить как: 

max min .
2

 + 
=  (2.35) 

Таким образом, определяются две линейные зависимости θ(t), одна из 

которых прямая между точками 1 и 2, а другая между точками 3 и 4. Прямые 

ограничивают область, в которой находится реальное значение скорости. 

2.3.3. Расчет скорости вращения инкрементального датчика с 

использованием Т-метода и sinc-фильтра 

При оценке скорости Т-методом значение измеренного интервала 

времени из-за квантования сигнала округляется в меньшую сторону, но при 

этом остаток не отбрасывается, а учитывается на следующем шаге измерения. 

Для наглядности на рис. 2.24 показан пример распределения результатов 

измерения интервалов времени t , представленных в тактах микроконтроллера, 

и разница между ними и дробным значением реального количества тактов 

микроконтроллера [3]: 

_ _[ ] [ ] int .SYSCLK
SYSCLK T SYSCLK T

QCLK

c f
n i n i

f

  
 = −   

 

 (2.36) 

Из рисунка видно, что при постоянной скорости вращения вала 

электродвигателя 
_SYSCLK Tn  представляет собой последовательность из нулей и 

единиц, которая повторяется через некоторый промежуток времени Т . 
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Особенностью такой последовательности, как и в случае с дельта-сигма 

модулированным сигналом, является то, что период времени Т  не фиксирован 

и изменяется в зависимости от значения обрабатываемого сигнала, а также то, 

что битовый поток за период Т  сменяет свое состояние не один раз, как при 

широтно-импульсной модуляции, а несколько, тем самым смещая 

высокочастотный шум квантования в сторону более высоких частот. Для 

уменьшения шума квантования предлагается использовать низкочастотные 

цифровые sinc-фильтры высокого порядка, применяющиеся для 

восстановления информации из дельта-сигма модулированного сигнала.  

t

t

SYSCLK

0

_SYSCLK Tn

T

_ 1SYSCLK Tn +

t
0

SYSCLKn

1

 

Рис. 2.24. Распределение интервалов времени t  

Алгоритм строится на основе классического Т-метода, с помощью 

которого определяются интервалы времени t , необходимые для поворота 

ротора на заданное приращение угла с , и записываются в матрицу для 

дальнейшего извлечения значений t  и обработки их sinc-фильтрами. При 

использовании sinc-фильтра третьего порядка для определения временных 

интервалов можно записать следующие уравнения: 
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sin 1
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1
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c c
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c c

i

t n t n i
OSR

t m t m i
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t l t l i
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−
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−

=

−

=


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

 =  +


 =  +








 (2.37) 

где [ ]t i  — одномерный массив, содержащий интервалы времени, измеренные  

Т-методом в каждый [ ]t i  момент времени, sin 1[ ]ct n , sin 2[ ]ct m , sin 3[ ]ct l  — 

одномерные массивы, содержащие интервалы времени t , обработанные с 

помощью sinc-фильтров первого, второго и третьего порядка, размерами 

соответственно. Размеры матриц: [ ]t i  – 3 OSR , sin 1[ ]ct n  – 2 OSR , sin 2[ ]ct m   

– OSR  и sin 3[ ]ct l   – 1. Скорость можно оценить аналогично (2.10): 

sin 3

60
,

c

c
n

t N


= 


 (2.38) 

Для реализации фильтров более высшего порядка самым простым 

способом является каскадная форма, то есть представление sincn-фильтра n-го 

порядка в виде последовательности, следующих друг за другом n  

sinc1-фильтров первого порядка. При этом необходимо учитывать следующие 

условия: 

1. Ширина окна фильтра S должно быть меньше или равна количеству 

оценок [ ]t i , которые были получены с помощью Т-метода между двумя 

последовательными вызовами функции регулятора скорости: 

int
60

,
PC

N n
S

с f

 
     

 
(2.39) 

в противном случае, предлагаемый алгоритм с применение sinc-фильтра не 

будет успевать производить оценку скорости между вызовами функции 

регулятора скорости, что приведет к потере рассчитанного значения. 
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2.  Значение S зависит от порядка sinc-фильтра. Например, для  

sinc3-фильтра: 

 

3 ,S OSR=   (2.40) 

где OSR  — коэффициент передискретизации sinc1-фильтра. При этом OSR  

выбирается кратным четырем для уменьшения влияния погрешностей датчика 

на результаты оценки скорости. Таким образом, минимальная ширина 

временного окна для фильтра третьего порядка  3 3 4 12.S OSR=  =  =  

2.3.4. Моделирование алгоритмов измерения скорости с помощью 

инкрементального датчика положения в программной среде MATLAB 

Simulink  

Предлагаемые алгоритмы измерения скорости вместе с векторной 

системой управления синхронным двигателем с постоянными магнитами 

(СДПМ) реализованы в программной среде MATLAB. На рис. 2.25 

представлена модель, состоящая из:  

− блок векторной системы управления и СДПМ, на вход которого 

подается задание скорости, а на выходе выдается информация о перемещении 

ротора электродвигателя; 

− блок инкрементального датчика положения ротора, 

преобразующий входную информации о перемещение ротора в квадратурные 

сигналы А и В; 

− блок модуля квадратурного декодирования QEP, который 

обрабатывает квадратурные сигналы и выдает сигналы счета импульсов 

инкрементального датчика QCLK и значение счетчика положения QPOSCNT; 

− блок оценки скорости вращения ротора, внутри которого находятся 

блоки следующих методов расчета скорости: классический Т-метод, метод 
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расчета скорости с фильтром среднего скользящего, метод СЕТ, метод 

отсечения, прогнозирующий метод, синхронизированный метод. 

 

Рис. 2.25. Модель векторной системы управления СДПМ с инкрементальным 

датчиком положения 

Параметры модели: 

− разрешение инкрементального датчика 1024K =  импульсов на 

оборот; 

− частота микроконтроллера 10 МГцSYSCLKf = ; 

− частота вызова функции регулятора скорости 1 кГцРСf = ; 

− заданное приращение угла 4с = . 

При постоянной скорости вращения 2150 об/минn =  количество 

результатов расчета скорости Т-методом между двумя последовательными 

вызовами функции регулятора скорости можно найти с помощью уравнений 

(2.12) и (2.29): 

3

1 1
int int

60 60 4

4 4 1024 2150
36.

10РС

оценок
с f

K n
N =  

  

     
= =   

  
 (2.41) 

Так как для оценки скорости используется sinc-фильтр третьего порядка, 

то ширина временного окна фильтра выбирается кратной трём. Возьмём S=36, 

тогда коэффициент передискретизации 12.
3

OSR S= =  
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На рис. 2.26, 2.27, 2.28 показаны результаты моделирования различных 

алгоритмов измерения скорости при различных значениях задания скорости 

вращения. На рис. 2.26 осциллограммы скорости при вращении на скорости 

2150 об/мин, S=36, OSR=12. Синхронизированный метод постоянного времени 

измерения не показан, так как его результаты полностью совпадают с методом, 

использующим фильтр среднего скользящего. Относительная погрешность 

алгоритмов: классический метод с фильтром скользящего среднего — 

 6,0·10–3 %, и предлагаемые методы: прогнозирующий метод — 26,4·10–3 %, 

метод отсечения — 4,9·10–3 % и метод с sinc3-фильтром —  

2,0·10–3 %, что в 100 раз точнее Т-метода и в 3 раза точнее метода с фильтром 

скользящего среднего. 

2149,4

2149,6

2149,8

2150

2150,2

2150,4

2150,6

0 5 10 15 20

 прогнозирующий метод

  фильтр скользящего среднего

 метод отсеченияSinc3 фильтр−

,  /n об мин

,  t мс  

Рис. 2.26. Оценка скорости при использовании различных методов расчета  

при n=2150 об/мин, S=36, OSR=12  

На рис. 2.27 осциллограммы скорости при вращении на скорости 

5100 об/мин, S=84, OSR=28. Относительная погрешность алгоритмов: 

классический метод с фильтром скользящего среднего — 6,0·10–3 %, и 

предлагаемые методы: прогнозирующий метод — 26,4·10–3 %, метод отсечения 

— 4,9·10–3 % и метод с sinc3-фильтром — 2,0·10–3 %, что в 100 раз точнее  

Т-метода и в 3 раза точнее метода с фильтром скользящего среднего. 
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Рис. 2.27. Оценка скорости при использовании различных методов расчета  

при 5100n =  об/мин, S=84, OSR=28 

На рис. 2.28 осциллограммы скорости при работе на скорости 

8000 об/мин, S=135, OSR=45. Относительная погрешность алгоритмов: 

классический Т-метод — 1,0 %, метод с фильтром скользящего среднего — 

7,0·10–3 %, предлагаемые прогнозирующий метод — 18,0·10–3 %, метод 

отсечения — 0,3·10–3 % и метод с sinc3-фильтром — 0,5·10–3 %. 

Из приведенных осциллограмм и значений относительной погрешности 

видно, что предложенные алгоритмы оценки скорости: метод отсечения и метод 

с применением sinc3-фильтра, повышают точность измерения скорости. На 

высокой скорости 8000n =  об/мин точность метода отсечения в 20 раз и метода 

с sinc-фильтром в 14 раз выше по сравнению с классическим методом оценки 

скорости с применением фильтра скользящего среднего или 

синхронизированного метода постоянного времени измерения. С уменьшением 

скорости точность предлагаемых алгоритмов уменьшается. Связано это с тем, 

что количество обрабатываемых результатов расчета скорости Т-методом 

между двумя последовательными вызовами функции регулятора скорости тоже 

уменьшается. 
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Рис. 2.28. Оценка скорости при использовании различных методов расчета при 

8000n =  об/мин, S=135, OSR=45 

На рис. 2.29 – 2.33 представлен процесс пуска СДПМ при использовании 

различных методов оценки скорости. Задание скорости осуществлялось 

скачком от нуля до 8000 об/мин. Частота вызова функции регулятора скорости 

2 РСf кГц= . Ширина окна методов измерения скорости 60,S = коэффициент 

передискретизации 20OSR = .  

На рис. 2.29 показан переходной процесс скорости при использовании 

метода на основе измерения периода импульсов. В данной системе управления 

на вход регулятора скорости подается последний результат расчета скорости на 

всем периоде 1
РСf

. Из осциллограммы видно, что большая ошибка в 

измеренной скорости принуждает контур скорости реагировать значительным 
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изменением задания тока. Это вызывает дополнительные омические потери в 

двигателе. 
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Рис. 2.29. Переходные процессы при пуске двигателя с Т-методом оценки 

скорости 

Улучшение результатов расчета скорости можно добиться с помощью 

усреднения всех оценок скорости 60,S =  находящихся между вызовами 

функции регулятора скорости (рис. 2.30). Несмотря на то, что метод дает 

точные измерения скорости, из осциллограммы хорошо видно, что из-за 

необходимости накопления промежуточных измерений, конечные результаты 

измерения и соответственно скорость в цепи обратной связи запаздывают на 

половину периода 1
РСf

. 
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Рис. 2.30. Переходные процессы при пуске двигателя с применением метода 

измерения скорости с фильтром скользящего среднего 

Повысить точность измерения скорости вращения вала 

электродвигателя позволяют прогнозирующий метод, метод отсечения и метод 

с применением sinc-фильтра (рис. 2.31 – 2.33).  Скорость достигает своего 

заданного значения без колебаний, а переходный процесс заканчивается за 

короткий промежуток времени, при этом ток двигателя постоянен на 

установившейся скорости, что приводит к меньшим омическим потерям и 

соответственно более высокому КПД электропривода. 
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Рис. 2.31. Переходные процессы при пуске двигателя с применением 

прогнозирующего метода 
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Рис. 2.32. Переходные процессы при пуске двигателя с применением  

sinc3-фильтра 
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Рис. 2.33. Переходные процессы при пуске двигателя с применением метода 

отсечения 

2.4. Реализация алгоритма расчета скорости с помощью 

инкрементального датчика с применением sinc-фильтров  

2.4.1. Реализация алгоритма на экспериментальном оборудовании 

Экспериментальный стенд для испытания рассматриваемых алгоритмов 

включает в себя оценочный набор DRV8302-HC-C2-KIT [39] и отладочную 

плату LaunchPad XL TMS320F28379D [40] производителя Texas Instruments, 

синхронный двигатель с постоянными магнитами типа FL57BLS04 и 

оптический инкрементальный датчик угла поворота  

HEDM-5500#B06. Экспериментальная установка показана на рис. 2.34. 

Оценочный набор предназначен для управления трехфазными 

бесщеточными двигателями постоянного и переменного тока. Представляет 

собой базовую плату трехфазного инвертора напряжения DRV8302, к которой 

подключается модуль управления Piccolo F28035 controlCARD. На базовой 

плате располагаются шесть силовых ключей MOSFET и драйвер управления им 

DRV8302, обеспечивающий защиту от перегрузок по току. Питание инвертора 
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осуществлялось от источника питания 36 В постоянного тока. Модуль 

управления реализован на базе микроконтроллера TMS320F28035, 

работающего на частоте 60 МГц и имеющий шести-канальный ШИМ для 

управления инвертером напряжения, JTAG для загрузки программы, модуль 

квадратурного декодирования для подключения инкрементального датчика и 

20 кБ памяти ОЗУ, 128 кБ flash-памяти. 

электродвигатель FL57BLS04

инвертор 
DRV8302-HC-C2-KIT 

контроллер на базе 
процессора  TMS320F28035

инкрементальный датчик 
HEDM-5500#B06LaunchPad XL 

TMS 320F28379D

 

Рис. 2.34. Экспериментальный стенд для измерения скорости электропривода 

От инвертора напряжения питается синхронный двигатель, на вал 

которого установлен инкрементальный датчик. Параметры двигателя и датчика 

приведены в таблице 2.2.  

Система управления электродвигателем реализована на языке Си в 

программной среде Code Composer Studio IDE и представляет собой систему 

векторного управления. Скорость и токи системы управления рассчитываются 

в середине периода ШИМ, при этом выдача рассчитанного задающего 
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воздействия на стойки инвертора осуществляется в начале каждого периода 

ШИМ. Система управления выполняется на базе модуля управления Piccolo 

F28035 и отлаживается в программной среде UniCON, разработанной ООО 

«НПФ ВЕКТОР». 

Таблица 2.2. Параметры электродвигателя и инкрементального датчика 

Наименование Размерность 
Единица 

измерения 

Электродвигатель FL57BLS04   

Номинальный крутящий 

момент, Мн 
4,3 кг·см 

Напряжение питания, Uн 36 В 

Количество пар полюсов, р 2  

Номинальная скорость, nн 4000 об/мин 

Момент инерции, Jдв 230 г/см2 

Максимальный ток, Iдоп 20,5 А 

Максимальный момент, Мдоп 12,7 кг·см 

Сопротивление фазы, Rф 0,35 Ом 

Индуктивность фазы, Lф 1,0 мГн 

Датчик HEDM-5500#B06   

Напряжение питания, Uпит 5 В 

Разрешение, К 1024 импульсов/об 

Квадратурные сигналы на 

выходе 
2  

Реперная метка -  

Момент инерции, Jдат. 0,6 г/см2 

 

Предложенный метод расчета скорости реализован на языке Си в 

программной среде Code Composer Studio IDE на отладочной плате LaunchPad 
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XL TMS320F28379D. Плата выполнена на базе высокопроизводительного 

микроконтроллера TMS320F2837xD с тактовой частотой 200 МГц для отладки 

программ в реальном времени. В контроллере есть необходимые модуль 

квадратурного декодирования QEP, модуль захвата событий eCAP, интерфейс 

связи USB 2.0 для загрузки проекта.  

Квадратурные сигналы датчика положения подключаются к модулям 

квадратурного декодирования и захвата событий. При каждом появлении 

передних или задних фронтов сигналов А и В происходит прерывание в модуле 

eCAP, при котором данные о временном интервале между импульсами сигнала 

QCLK из регистра QUPRD модуля QEP записываются в массив времени t . 

Частота прерываний и частота вызова функции расчета скорости заданы 

равными 1 кГц. При каждом прерывании вызывается функция расчета скорости 

Т-методом с использованием фильтра среднего скользящего и  

sinc-фильтра. Задание скорости электродвигателя равняется 2000 об/мин. 

Количество измеренных интервалов времени, накопленное между вызовами 

функции расчета, определяется из (2.12) и (2.29): 

1 1
int int

60 60 4

4 4 1024 2000
34.

1000РС

оценок
с f

K n
N =  

  

     
= =   

  
 (2.42) 

Коэффициент передискретизации 10,OSR =  ширина временного окна 

30S = . Абсолютная ошибка метода измерения: 

2 2

6

_

3

2000 4 1024

60 60 4 30 200 10

11,4 10  об/мин.

L LauncS hPadSY C K

n N
n

с S f

−

  
 = = =

      

= 

 (2.43) 

Так как ошибка из-за квантования сигнала на высокопроизводительном 

микроконтроллере достаточно мала, то эффективность предлагаемого 

алгоритма с sinc-фильтром сложно оценить по сравнению с применением 

фильтра среднего скользящего, поэтому предлагается проводить расчеты 

скорости с уменьшенной частотой тактирования таймеров периферийных 

устройств в 128 раз для увеличения влияния ошибки квантования. Таким 
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образом, частота тактирования периферийных устройств составила 

_ 1,563 МГцLaunchL PadSYSC Kf = , а абсолютная ошибка 1,46 об/мин.n =  Результаты 

расчета скорости электродвигателя при использовании алгоритмов с фильтром 

среднего скользящего и sinc-фильтром получены в программной среде UniCON 

и представлены на рис. 2.35. 

0 5 10 15 20

1997

2000

2003

2006

,  /n об мин

,  t мс

задание скорости

алгоритм с sinc-фильтром алгоритм с фильтром 

среднего скользящего

 

Рис. 2.35. Результаты оценки скорости при использовании алгоритмов с 

фильтром среднего скользящего и sinc3-фильтра 

Из осциллограммы видно, что погрешности измерения обоих методов 

приблизительно одинаковые и их значения превышают рассчитанное значения 

ошибки .n  Связанно это с тем, что использующийся в экспериментальной 

установке инкрементальный датчик положения имеет большие механические и 

электрические погрешности (ошибка ширины импульса, фазовая ошибка, 

ошибка при равномерном распределении меток, ошибка из-за неидеальности 

компаратора), которые превышают погрешность квантования сигнала. Также 

погрешность увеличивается из-за малой механической инерционности 

системы, которая снижает стабильность вращения электродвигателя. 

Перечисленные факторы не позволяют провести исследования на данной 

экспериментальной установке и оценить эффективность оптимизированного 

алгоритма измерения скорости. 

Для решения проблемы, связанной с высокой погрешностью датчика, в 

дальнейшем предлагается взамен реального датчика использовать эмуляцию 
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квадратурных сигналов инкрементального датчика, реализованную на 

отладочной плате LaunchPad XL TMS320F28379D, исключив погрешностей 

датчика положения. 

 

2.4.2. Реализация алгоритма оценки скорости с использованием эмуляции 

сигналов инкрементального датчика 

Эмуляция квадратурных сигналов инкрементального датчика 

положения на плате LaunchPad XL TMS320F28379D осуществляется с 

помощью модуля PWM микроконтроллера. В модуле используется счетчик 

TBCTR, работающий в режиме счета верх-вниз и тактируемый сигналом 

TBCLK (рис. 2.36). Частота TBCLK определяется частотой микроконтроллера 

_ LaunchPadSYSCLKf  и коэффициентов делителей CLKDIV и HPCLKDIV в регистре 

TBCTL [41]. В данном случаем коэффициенты делителей выбраны 1 и 2, 

следовательно, частота: 

_
6

100 МГц
200 10

2

SYS hLaunc Pad

TBCLK

CLK

CLKDIV HPCLKD

f
f

IV
= =




= . 

 

(2.44) 

Счетчик может формировать события: совпадение значения счетчика с 

периодом TBPRD, нулем, и значениями регистров CMPA и CMPB. При 

появлении события на выходе модуля PWM формируются сигналы EPWMxA и 

EPWMxВ, которые представляют собой эмуляцию квадратурных сигналов А и 

В, соответственно.   

Для того, чтобы сигналы А и В были сдвинуты друг относительно друга 

на 90 , а их скважности соответствовали 50 %, события для сигналов 

формируются следующим образом: 

− сигнал EPWMxA принимает значение логической единицы и нуля при 

достижении счетчиком середины периода TBPRD при счете вверх и вниз 

соответственно: 
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2

TBPRD
СМРА= , 

 

(2.45) 

− сигнал EPWMxВ принимает значение логической единицы и нуля при 

достижении счетчиком периода TBPRD и нуля соответственно. 

t

t
0

t
0

1

СМРА

TBPRD

TBCTR

EPWMxA

EPWMxВ

1

0

PWMT
 

Рис. 2.36. Эмуляция квадратурных сигналов инкрементального датчика на 

основе модуля PWM микроконтроллера 

Частота модулируемых импульсов зависит от заданного периода TBPRD 

и коэффициентов CLKDIV и HPCLKDIV: 

_ _

2 4

LaunchPad C LaunchPaSYSCLK SYS LK

QCLK

d

PWM CLKDIV HPCLKDIV TBPRD TBPRD

с f с fс
f

T

   
= =


=

  
. (2.46) 

Для проявления эффекта квантования алгоритм измерения скорости 

реализуется на отдельной плате модуля управления Piccolo F28035 с тактовой 

частотой _ 60 МГцPiccSYSCLK olof = . Скорость вращения вала двигателя, 

соответствующая эмуляции сигналов, оценивается как: 

_

_
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.
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SYSCLK

SYS

Piccolo
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QCLK
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f c
n

Nc f

f

 
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(2.47) 
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На рисунках 2.37 – 2.39 представлены осциллограммы оценки скорости 

при расчете Т-методом с использованием фильтра среднего скользящего и sinc-

фильтра. На рис. 2.37 сравнение методов при постоянной скорости вращения 

2139,8 об/минn = . Количество результатов расчета скорости Т-методом, 

которое обрабатывает фильтр среднего скользящего, задано равным 132, а 

коэффициент передискретизации sinc3-фильтра равным 44. Относительная 

ошибка расчета алгоритма с фильтром среднего скользящего 0,056 %, в то 

время как ошибка алгоритма с sinc-фильтром в 11 раз меньше и составляет 0,005 

%. 

0 5 10 15 20

,  /n об мин

,  t мс

алгоритм с фильтром 

среднего скользящего

алгоритм с sinc-фильтром
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2140

2141

2142

2139

 

Рис. 2.37. Осциллограммы измерения скорости при использовании фильтра 

среднего скользящего и sinc-фильтра при постоянной скорости вращения 

2139,8 об/мин 

На рис. 2.38 и 2.39 представлены расчеты скорости при увеличении 

скорости вращения, которая изменяется скачком из-за дискретного характера 

эмуляции квадратурных сигналов. На рис. 2.38 скорость увеличивается с 

2506 об/мин до 2523,8 об/мин в моменты времени 15 мс и 33 мс. На рис. 2.39 

скорость изменяется на 1,5 об/мин каждые 5 мс. 
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Рис. 2.38. Осциллограммы измерения скорости при использовании фильтра 

среднего скользящего и sinc-фильтра при ступенчатом изменении 

эмулируемой скорости вращения 

0 10 20 ,  t мс

1500

1503

1506

1509

1512

, /n об мин

30 40

алгоритм с фильтром 

среднего скользящего

алгоритм с sinc-фильтром

 

Рис. 2.39. Осциллограммы измерения скорости при использовании фильтра 

среднего скользящего и sinc-фильтра при изменении эмулируемой скорости 

вращения каждые 5 мс 

Из осциллограмм следует, что точность измерения скорости 

предлагаемого алгоритма ниже при уменьшении скорости (рис. 2.39). Связанно 

это с тем, что: во-первых при уменьшении скорости снижается частота 

импульсов квадратурных сигналов, а во-вторых уменьшено временное окно 

наблюдения фильтров (на рис. 2.38 оно составляло 17 мс, а на рис. 2.39 –  5 мс). 

Эти два фактора приводят к уменьшению количества S  измеренных 
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интервалов времени _SYSCLK Tn  Т-методом (на рис. 2.39 96S = ), а следовательно 

и уменьшению точности измерения. Однако несмотря на уменьшение точности 

оценки скорости предлагаемым алгоритмом на меньших скоростях, 

погрешность измерения с использованием sinc3-фильтра на рис. 2.39 составляет 

0,01 %, что в пять раз ниже погрешности классического синхронизированного 

метода постоянного времени измерения или измерения скорости с 

использованием фильтра среднего скользящего 0,05 %.  Обусловлено это тем, 

что в отличии от фильтра среднего скользящего, который дает информацию о 

среднем значении измеренных интервалов времени _SYSCLK Tn  за фиксированный 

промежуток времени, sinc-фильтр учитывает их количество и частоту  

изменений _SYSCLK Tn . 

Выводы по главе 

− описан принцип работы инкрементального датчика положения, его 

интерфейс связи с микроконтроллером и рассмотрены основные погрешности 

датчика, влияющие на точность определения скорости вращения вала 

электродвигателя; 

− сделан обзор методов расчета скорости вращения вала 

электродвигателя при использовании инкрементального датчика положения, а 

также рассмотрены принципы их работы; 

− разработаны три разных алгоритма оценки скорости вращения вала 

электродвигателя, являющиеся усовершенствованием классического метода 

расчета скорости на основе измерения периода импульсов инкрементального 

датчика положения: прогнозирующий метод, метод отсечения и метод расчета 

скорости с применением sinc3-фильтра; 

− предлагаемые алгоритмы оценки скорости, а также классические Т-

метод и метод с применением фильтра скользящего среднего реализованы в 

программной среде MATLAB. Результаты моделирования показали 
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преимущество разработанных методов: метода отсечения и метода расчета 

скорости с применением sinc3-фильтра. Прогнозирующий метод позволяет 

получить среднее значение скорости за период вызова функции регулятора 

скорости и предсказать результаты оценки скорости, благодаря чему 

исключается задержка в расчетах и повышается производительность контура 

скорости. Он дает высокую точность для электроприводов с высокой 

динамикой для инкрементальных датчиков с высоким разрешением, для 

электроприводов с низкой динамикой и низким разрешением датчика метод 

может вносить шумы в сигнал обратной связи по скорости, поэтому его следует 

отключать. Метод отсечения и метод с применением sinc-фильтра уменьшают 

ошибку в оценке скорости, вызванную квантованием квадратурных сигналов 

инкрементального датчика в модуле квадратурного декодирования 

микропроцессора, и показывают наиболее точные результаты расчета по 

сравнению с классическим методом расчета скорости на основе 

синхронизированного метода постоянного времени измерения и метода с 

фильтром скользящего среднего; 

− оптимизированный алгоритм с применением sinc3-фильтра 

совместно с системой векторного управления реализованы на языке Си в 

программной среде Code Composer Studio IDE для управления СДПМ. К 

сожалению, осциллограммы оценки скорости, полученные на имеющемся 

экспериментальном оборудовании, не показали хороших результатов. Связанно 

это с тем, что имеющийся в составе установки инкрементальный датчик 

положения имеет большие механические погрешности, превышающие ошибки, 

которые компенсирует разработанный алгоритм. Для решения этой проблемы 

выполнена эмуляция квадратурных сигналов датчика на отладочной плате 

LaunchPad XL TMS320F28379D с помощью модуля ШИМ микроконтроллера, 

которая не содержит механические и электрические погрешности реального 

датчика. Осциллограммы измерения скорости при эмуляции показали 

преимущество метода расчета скорости с применением sinc3-фильтра. 

Предлагаемые алгоритм по сравнению с классическим синхронизированным 
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методом постоянного времени измерения или методом с применением фильтра 

скользящего среднего позволяет повысить точность оценки скорости в 

несколько раз, причем точность измерения увеличивается с ростом скорости. 
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Глава 3. Применение sinc3-фильтра для оценки противо-ЭДС в 

наблюдателе положения ротора для СДПМ 

Для формирования сигналов управления электроприводом различных 

промышленных установок часто требуется информация о текущем положении 

ротора двигателя и его угловой скорости. Эти данные можно получить, 

используя датчик положения ротора. Однако для любого механизма 

использование датчиков положения нежелательно, так как это увеличивает 

габариты, стоимость и снижает надёжность электропривода. В ряде случаев, где 

это возможно по технологии, применяются бездатчиковые системы управления 

с наблюдателями состояния, которые позволяют косвенным способом оценить 

скорость и положение ротора двигателя относительно статора на основе 

измеренных фазных напряжений и токов статора. Систему оценки положения 

можно построить на базе наблюдателя противо-ЭДС с релейным элементом и 

фильтром первого порядка (или наблюдатель на основе скользящего режима), 

который наиболее прост в реализации [42]. Такой наблюдатель нашел своё 

применение в бездатчиковых системах управления: системах подчиненного 

регулирования двигателя постоянного тока для оценки угловой скорости, 

системах векторного управления синхронного и асинхронного двигателей для 

определения положения магнитного потока машины. При этом известны и 

другие более точные наблюдатели, такие как фильтр Калмана, при 

использовании которого не требуется компенсация постоянной времени 

фильтра [43, 44]. Однако в рамках данного исследования ставится задача 

показать преимущество фильтрации именно релейного сигнала наблюдателя 

противо-ЭДС, который обладает свойствами дельта-сигма модулированного 

сигнала, с помощью sinc3-фильтра по сравнению с классическим решением на 

базе инерционного фильтра. 

В данной главе подробно рассмотрена система управления СДПМ с 

наблюдателем положения ротора на основе скользящего режима с 
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использованием sinc3-фильтров, описана ее математическая модель и модель в 

программной среде MATLAB, приведены результаты моделирования и 

выполнен сравнительный анализ с классическим методом оценки противо-ЭДС 

с применением инерционного фильтра с различными постоянными времени. 

 

3.1. Модель синхронного двигателя с постоянными магнитами 

Рассмотрим принцип работы наблюдателя на основе скользящего 

режима на примере синхронного двигателя с возбуждением от постоянных 

магнитов. Для его работы в режиме векторного управления требуется 

информация о положении ротора. Конструктивной особенностью синхронного 

двигателя с возбуждением от постоянных магнитов является то, что на роторе 

машины вместо обмоток возбуждения располагаются постоянные магниты. 

Переменный ток, протекающий по обмоткам статора, создает вращающееся 

поле статора. При взаимодействии постоянного поля ротора с полем статора 

возникает момент, который приводит во вращение ротор электродвигателя 

(рис. 3.1). 





d

q

r

r

N

S

A+

A-

В-

В+

С-

С+

  

Рис. 3.1. Трехфазная модель СДПМ 

Прежде чем записать уравнения СДПМ необходимо указать допущения: 
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в электрической машине отсутствует насыщение магнитной цепи и 

материал магнитопровода имеет очень высокую магнитную проницаемость; 

− эффект вытеснения тока в обмотках статора пренебрежимо мал; 

− обмотки статора трехфазного электродвигателя симметричны и 

разнесены друг относительно друга на 
2

3
n

p

 


, где 

np — количество пар полюсов; 

− магнитная индукция постоянных магнитов ротора в воздушном 

зазоре имеет синусоидальную форму и не зависит от токов статора и реакции 

якоря; 

− наводимые вращением ротора ЭДС в обмотке статора представляют 

собой симметричную трехфазную систему. 

Уравнения баланса напряжений обмоток статора СДПМ в неподвижных 

осях α и β: 

d

d
,

d

d

s
s s s

s

s s s

u i R
t

u i R
t


 



 

 
=  + 


 =  +



 (3.1) 

где – su  , su   напряжения по осям α и β [В]; si  , si   – токи по осям α и β [А]; 

s , s  – потокосцепление по осям α и β [Вб]; sR Rs – активное 

сопротивление статора [Ом]. 

Уравнения потокосцеплений обмоток СДПМ в осях α и β: 

.

. .

cos
,

sin

s s s п м

s s s п м

L i

L i

  

  

 =  +  


 =  +    
 

 

(3.2) 

где 
. .п м  – потокосцепление от постоянных магнитов [Вб], ,  s sL L – 

индуктивность статора по осям α и β [Гн]; θ – угол поворота ротора [рад].  
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По конструкции исполнения ротора синхронные электродвигатели 

разделяются на два основных типа: явнополюсные и неявнополюсные. 

Особенность неявнополюсных СДПМ является то, что индуктивности по 

вращающимся осям d и q равны. В дальнейшем для построения модели будет 

использоваться именно такой электродвигатель, а, следовательно, 

индуктивность статора можно принять s ssL L L == . 

Подставляем (3.2) в (3.1): 

. .

. .

d d
sin

d d
,

d d
cos

d d

s
s s s s п м

s

s s s s п м

i
u i R L

t t

i
u i R L

t t


 



 


=  +  −     


 =  +  +    


 

 

(3.3) 

где ΨП.М.
dθ

dt
= ΨП.М.ω = e . . . .

d

d
п м п м е

t


  =  =  – ЭДС двигателя. Тогда 

выражение (3.3) примет вид: 

d

d
.

d

d

s
s s s s s

s

s s s s s

i
u i R L e

t

i
u i R L e

t


  



  


=  +  − 


=  +  +


 

 

(3.4) 

где ,  s sе е   — ЭДС электродвигателя в осях α и β [В]. 

Для построения структурной схемы необходимо записать уравнения 

движения и электромагнитного момента: 

d
,

d
cM M J

t


− =   

 

(3.5) 

3
( ).

2
s s s sM i i   =   −   (3.6) 

На рис. 3.2 представлена модель электромагнитных процессов СДПМ, 

построенная по формулам  (3.4) – (3.6). 
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Рис. 3.2. Структурная схема неявнополюсного СДПМ 

3.2. Векторная система управления СДПМ 

Структурная схема векторного управления СДПМ представлена на 

рис. 3.3. Принцип управления основан на ориентирование по вектору 

потокосцепления постоянных магнитов. В системе содержатся два 

независимых канала управления моментом и потокосцеплением, которые 

контролируются косвенным путем регулирования токов qi  по оси d и 
di  по оси 

q соответственно [45].  
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Рис. 3.3. Структура системы управления СДПМ с наблюдателем положения 

ротора 
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В системе управления мгновенные значения токов двух фаз двигателя 

преобразуются в неподвижную систему координат с помощью уравнений 

преобразования Кларк (3.7) и преобразования Парка (3.8), для которого 

требуется информация о положении ротора: 

;

1 2
,

3 3

s sA

s sA sB

I I

I I I





= 



= + 


 (3.7) 

sin cos ;

cos sin .

sd s s

sq s s

I I I

I I I

 

 

=   +   


=   −   
 (3.8) 

Управление скоростью осуществляется с помощью изменения 

пропорционального моменту двигателя тока qi , для чего в структуре 

необходимо использовать ПИ-регулятор скорости и обратную связь по 

скорости. Для подержания постоянного потокосцепления ток по оси d задается 

равным нулю. В структуре также присутствуют два ПИ-регулятора тока, на 

выходах которых формируются задания напряжений статора 
_d задu  и _q задu  во 

вращающихся осях, и блок с обратными координатными преобразованиями, 

для перехода к неподвижной системе координат, связанной со статором 

электродвигателя. Применение _ задu  и _ задu  к обмоткам двигателя 

осуществляется с помощью блока ШИМ. 

3.3. Наблюдатель положения ротора СДПМ на основе скользящего 

режима 

В системе векторного управления СДПМ, как показано на рис. 3.3, 

требуется знать угловое положение ротора электродвигателя, которое можно 

определить с помощью применения датчиков положения либо наблюдателей 

состояния электропривода. Использование бездатчиковой системы, позволяет 
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повысить надежность электропривода и удешевить его. Существует несколько 

типов наблюдателей положения, основными из которых являются: 

− наблюдатель Люенбергера, который прост в расчетах и дает 

высокую точность оценки положения ротора, при условии, что известны 

точные значения параметров электропривода [46, 47]; 

− наблюдатель на основе фильтра Калмана с ковариационной 

матрицей, благодаря которой можно получить высокую точность определения 

положения вала [43, 44]. Однако с каждым неизвестным параметром размеры 

матрицы увеличиваются, возрастает сложность расчетов и ухудшается 

динамика системы. Также наблюдатель показывает высокую точность при 

теоретических расчетах, но на практике известные параметры привода, 

использующиеся в расчетах, могут изменять в процессе работы либо быть не 

точны, что влияет на точность оценки положения; 

− адаптивный наблюдатель, представляющий собой следящую 

систему, в основе которой заложены эталонная и адаптивная модели 

электромагнитных процессов в электродвигателе. Такой наблюдатель прост в 

реализации, однако его точность оценки так же, как и в предыдущих случаях 

сильно зависит от точности заданных параметров двигателя [48 - 50]; 

− наблюдатель на основе скользящего режим, наиболее прост в 

реализации и за счет введения в структуру релейного элемента обладает 

высоким быстродействием [42, 51]. Также он обладает важным свойством — 

это его малая чувствительность к изменяющимся параметрам, что делает его 

более работоспособным на практике и более привлекательным по сравнению с 

другими, вышеперечисленными наблюдателями.  

На рис. 3.4 показан наблюдатель на основе скользящего режима, 

построенный в соответствие с (3.4). Наблюдатель состоит из двух 

наблюдателей ЭДС по осям α и β и функции артангенса для оценки углового 

положения ротора электродвигателя и представляет собой модель фаз α и β 

электродвигателя. Модель, используя реальные значения напряжений статора 
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СДПМ по осям α и β и значения индуктивности и сопротивления статора, 

оценивает ток статора.  
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Рис. 3.4. Структура наблюдателя положения ротора СДПМ на основе 

скользящего режима 

Далее вычисляется ошибка между оцененным и реальным током статора 

и подается на вход релейного элемента, целью которого является сведение 

ошибки в оценке тока к нулю. 

В связи с тем, что на выходе наблюдателя оценка противо-ЭДС 

содержит высокочастотную составляющую, вызванную частым 

переключением релейного элемента, то для дальнейшего использования этой 

оценки при расчете скорости, положения и потокосцепления ротора, требуется 

дополнительная обработка сигнала с помощью низкочастотных фильтров  

(рис. 3.5).  
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Рис. 3.5. Оценка положения: а — оценка положения ротора без фильтра;  

б — оценка положения ротора с инерционным фильтром первого порядка с 

постоянной времени Тф = 0,001 с 

Для сглаживания сигнала противо-ЭДС на выходе релейного элемента 

используются инерционные фильтры первого порядка. Данные фильтры имеют 

постоянную времени Тф, с увеличением которой повышается точность 

определения положения ротора на низких скоростях, однако это же приводит к 

сильному запаздыванию сигнала, что не допустимо на высоких скоростях, как 

показано на рис. 3.6.  

Для фильтрации высокочастотного сигнала противо-ЭДС предлагается 

использовать низкочастотные sinc-фильтры третьего порядка, применяющиеся 

для восстановления информации из дельта-сигма модулируемых сигналов [6]. 
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Рис. 3.6. Оценка положения ротора с применением инерционного фильтра ̂  и 

его реальное значение   

3.4. Реализация системы векторного бездатчикового управления СДПМ с 

использованием наблюдателя с sinc3-фильтром 

Реализация системы векторного управления СДПМ с наблюдателем угла 

поворота ротора осуществлялась в программной среде Simulink пакета 

MATLAB. Собранная модель показана на рис. 3.7. Она состоит из следующих 

блоков: блок модели синхронного двигателя, блок векторного управления, 

блока наблюдателя положения ротора на основе скользящего режима и блока 

осциллографов. 

Модель СДПМ реализована в осях α и β в соответствии с приведенными 

уравнениями (3.4), (3.5), (3.6). Используемые параметры модели приведены в 

таблице 3.1 
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Рис. 3.7. Модель векторной системы управления СДПМ с наблюдателем 

положения ротора 

Таблица 3.1.  Параметры модели СДПМ 

Наименование Символ Величина 
Единица 

измерения 

Потокосцепление постоянных 

магнитов 
. .p m  0,8 Вб 

Индукцивность обмоток статора LS 4,5 мГн 

Активное сопротивление статора RS 3,47 Ом 

Чисто пар полюсов pп 1 - 

Напряжение звена постоянного 

тока инвертора 
VDC 540 В 

Напряжение на выходе релейного 

элемента наблюдателя положения 
Vout 310 В 

Блок векторной системы управления состоит из блоков координатных 

преобразований из осей αβ→dq и dq→αβ, а также регуляторов токов по осям d 

и q в каждой. Значение напряжения звена постоянного тока, прикладываемого 

к фазам электродвигателя, остается неизменным в течение периода ШИМ  

ТШИМ = 5 кГц.  
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Рис. 3.8. Осциллограммы при пуске в системе управления с датчиком 

положения ротора: а — токов по осям α, β, d и q; б — скорости;  

в — момента 

Результаты моделирования показаны на рис. 3.9 – 3.11, где  

— реальный угол поворота ротора; F  — значение угла на выходе 

наблюдателя положения с применением инерционного фильтра первого 

порядка Tф=2,5 мс, sinc3  — значение угла положения на выходе наблюдателя с 

применением sinc3-фильтра с OSR равной 6. Частота срабатывания релейного 

элемента и sinc-фильтра соответствует частоте ШИМ и равна 5 кГц.  
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Рис. 3.9. Реальное и рассчитанные значения угла положения ротора на 

скорости 300 рад/с 

 

Рис. 3.10. Реальное и рассчитанные значения угла положения ротора на 

скорости 100 рад/с 
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Рис. 3.11. Реальное и рассчитанные значения угла положения ротора на 

скорости 30 рад/с 

Эффективность каждого фильтра оценивалась на основе таких 

показателей, как время запаздывания оценки, максимальная абсолютная 

ошибка по сравнению с реальным значением угла и амплитуда шума в оценке, 

вносимого релейным элементом. Значение постоянной времени инерционного 

фильтра и коэффициента передискретизации (OSR) подбирались 

экспериментальным путем с условием, что время, затраченное фильтрами на 

обработку сигнала оценки угла, было одинаково. Это необходимо, чтобы более 

наглядно показать разницу в точности оценки углового положения. На рис. 3.9 

показана оценка углового положение при скорости вращения электродвигателя 

300 рад/с. Применение в наблюдателе вместо инерционного фильтра с Tф=2,5 

мс sinc3-фильтра с OSR=6, позволило при том же затраченном времени на 

вычисления уменьшить максимальную абсолютную ошибку в 1,1 раза, а 

амплитуду колебания оценки в 1,6 раз. На скорости  

100 рад/с абсолютная ошибка уменьшилась в 1,3 раза, амплитуда колебания в 

1,5 (рис. 3.10), а на более низких скоростях (30 рад/с – рис. 3.11) ошибка и 

амплитуда колебания уменьшаются более чем в 2 раза. В таблице 3.2 сведены 



102 

 

результаты моделирования, приведенные на рис. 3.9 – 3.11, а так же при 

использовании инерционных фильтров с Tф = 3,5 мс и Tф = 7,0 мс, и  

sinc3-фильтров с OSR равным 6 и 12. Из таблицы видно, что при том же времени 

обработки сигнала наблюдатель с sinc3-фильтром на средних и низких 

скоростях позволяет повысить точность оценки угла и уменьшить амплитуда 

шума, вносимого релейным элементом, в 1,5 и более раза. 

Таблица 3.2. Сравнение инерционного фильтра первого порядка и 

 sinc-фильтра третьего порядка 

Тип фильтра 

Запаздывание оценки угла положения (мс), 

максимальная абсолютная ошибка (рад) и амплитуда 

шума в оценке угла (рад) 

300 рад/с 100 рад/с 30 рад/с 

Инерционный   

Tф = 2,5 мс 

2,3 мс/ 0,87 рад/ 

0,31 рад  

3,8 мс/ 0,67 рад/ 

0,75 рад  

11,0 мс/ 2,82 рад/ 

4,67 рад  

Sinc3 OSR = 6 
2,3 мс/ 0,79 рад/ 

0,19 рад  

3,8 мс/ 0,51 рад/ 

0,49 рад  

11,0 мс/ 1,15 рад/ 

2,02 рад  

Инерционный   

Tф = 3,5 мс 

2,9 мс/ 1,00 рад/ 

0,25 рад  

3,5 мс/ 0,65 рад/ 

0,54 рад   

11,0 мс/ 1,29 рад/ 

2,35 рад   

Sinc3 OSR = 8 
2,9 мс/ 0,94 рад/ 

0,14 рад  

3,5 мс/ 0,43 рад/ 

0,26 рад  

11,0 мс/ 0,83 рад/ 

1,33 рад  

Инерционный   

Tф = 7,0 мс 

4,0 мс/ 1,30 рад/ 

0,21 рад 

4,8 мс/ 0,80 рад/ 

0,31 рад 

11,1 мс/ 0,69 рад/ 

0,97 рад 

Sinc3 

OSR = 12 

4,0 мс/ 1,27 рад/ 

0,10 рад 

4,8 мс/ 0,49 рад/ 

0,15 рад 

11,1 мс/ 0,55 рад/ 

0,82 рад 
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Выводы по главе 

− в данной главе рассмотрен наблюдатель положения на основе 

скользящего режима с применением инерционного фильтра первого порядка и 

sinc3-фильтров, которые используются в измерительной технике для 

демодуляции дельта-сигма модулируемых сигналов; 

− векторная система управления СДПМ с предлагаемым 

наблюдателем положения с применением sinc-фильтра реализована в 

программной среде Simulink пакета MATLAB; 

− результаты моделирования предлагаемого алгоритма оценки 

положения ротора электродвигателя показывают более высокую точность 

восстановления положения по сравнению с обычным инерционным фильтром 

первого порядка при том же времени запаздывания и либо меньшее время 

запаздывания при той же точности оценки положения. 
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Глава 4. Применение sinc3-фильтра в системе управления 

СДПМ на основе прогнозирующей модели с уменьшенным 

шагом интегрирования  

В настоящее время в электроприводах широко используются две 

классические системы управления: векторная система управления и система 

прямого управления моментом, которая является простейшим вариантом 

системы управления с прогнозированием. Однако с развитием 

микропроцессорной техники и повышенными требованиями к современным 

системам управления по быстродействию, энергоэффективности, качеству 

переходных процессов и акустическому шуму данные системы управления 

заменяются другими более эффективными методами, одним из которых 

является система управления на основе прогнозирующей модели (УПМ или в 

англ. литературе model predictive control – MPC) [52]. Управление на основе 

прогнозирующей модели позволяет прогнозировать поведение 

контролируемой величины под воздействием задания на некотором интервале 

времени для различных вариантов управляющих воздействий, а потом, 

анализируя результаты прогнозов, выбирать оптимальное управляющее 

воздействие. В последние десятилетия такой метод управления нашел широкое 

практическое применение в промышленных приводах и дает более высокую 

полосу пропускания контура тока (момента), а также других регулируемых 

переменных электропривода. Существует два основных типа MPC: 

прогнозирующая модель с конечным набором управляющих воздействий (finite 

control set – FCS-MPC) и непрерывным управляющим воздействием (continuous 

control set – CCS-MPC) [53, 54]. FCS-MPC был впервые использован в системе 

прямого управления моментом (direct torque control — DTC) [55, 56], в которой 

рассматривается всего только 8 возможных состояний инвертора. Это 

ограничение приводит к слышимому шуму электродвигателя, и нежелательной 

пульсации момента. Для решения этих проблем, был предложен новый подход 

CCS-MPC [57, 58, 59], в котором задания напряжений определяются путем 
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решения прямых уравнений рассматриваемой системы (например, 

асинхронного электродвигателя или синхронного двигателя с постоянными 

магнитами). Однако такой подход неприменим для решения сложных целевых 

функций и для двигателей с высокой нелинейностью кривой намагничивания. 

В этих случаях реализация CCS-MPC является гораздо более сложной задачей, 

чем использование FCS-MPC. 

В главе представлен новый подход к системе управления на основе 

прогнозирующей модели, в котором для упрощения вычислений за основу взята 

модель с конечным набором управляющих воздействий с уменьшенным шагом 

интегрирования. Благодаря уменьшенному шагу интегрирования и фильтрации 

результатов расчета с помощью Sinc-фильтра, который обычно используется 

для демодуляции дельта-сигма модулируемых сигналов, управление с 

конечным набором управляющих воздействий можно привести к модели с 

непрерывным управляющим воздействием за счёт усреднения управляющих 

воздействий. В этом случае демодулированный сигнал определяет вектор 

напряжения, который может быть реализован с использованием широтно-

импульсной модуляции с требуемой частотой коммутации силовых ключей, что 

даёт определённость с тепловым режимом работы силового преобразователя и 

с акустикой. 

В этой главе представлены результаты моделирования алгоритма в 

программной среде MATLAB для синхронного двигателя с постоянными 

магнитами, а также результаты реализации его на отечественном 

микроконтроллере К1921ВК01Т производства АО «НИИЭТ» (г. Воронеж) для 

синхронного двигателя с постоянными магнитами. 
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4.1. Система управления на основе прогнозирующей модели с 

уменьшенным шагом интегрирования 

Управление на основе прогнозирующей модели с конечным набором 

управляющих воздействий было предложено И.Такахаши, Т.Ногучи 

(I.Takahashi, T.Noguchi) в 1984 [55] и известно как прямое управление 

моментом (ПУМ). В зависимости от желаемого поведения объекта в алгоритме 

используются таблица переключений, содержащая набор векторов заданий 

напряжения, выбрав один из которых можно увеличить или уменьшить 

потокосцепление, а также увеличить, уменьшить или удержать на том же 

уровне момент электродвигателя. Для минимизации разницы между заданным 

значением и реальной оценкой потокосцепления и момента используется 

относительно простая целевая функция, благодаря которой число векторов 

заданий напряжения в каждый момент времени может быть ограничено 

шестью. Преимуществами метода прямого управления моментом являются его 

быстрая реакция на скачок задания нагрузки, отсутствие необходимости 

многократного преобразования координат, хотя это не является проблемой для 

современных микроконтроллеров. В некоторых источниках также упомянуто 

отсутствие необходимости использовать датчик положения ротора, однако это 

является устоявшимся заблуждением, так как используемые модели потока 

содержат ошибку интегрирования и неработоспособны на низких частотах. 

Наличие в структуре ПУМ релейных регуляторов потокосцепления и момента 

приводит к переменной частоте переключения ключей инвертора, а, 

следовательно, широкому спектру шума и пульсациям момента, и 

непредсказуемым коммутационным потерям, что не позволяет точно 

определить тепловой режим работы инвертора на этапе проектирования. 

Указанные проблемы частично решаются в высоковольтных приводах, 

например компании ABB, где в качестве системы управления используются 

программируемые логические матрицы, способные обеспечить горизонт 

прогнозирования 10 и более эпох вперёд. 
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Дальнейшие работы по улучшению метода прямого управления 

моментом были направлены на разработку более сложных целевых функций и 

новых решений уравнений для перехода к непрерывному управлению с 

применением ШИМ [59, 60], что дало возможность уменьшить пульсации 

момента и акустический шум. Несмотря на это, ограничения инвертора по 

напряжению и нелинейности двигателя затрудняют процесс вычисления 

задания напряжений, также минимальная продолжительность каждого цикла 

расчета модели MPC ограничена вычислительными ресурсами и максимально 

допустимой температурой кристаллов силовых ключей, которая зависит от их 

потерь при коммутации. Проблему, связанную с ограничением 

вычислительных ресурсов, можно решить, используя для реализации алгоритма 

управления новые современные микроконтроллеры или программируемые 

логические матрицы. Вторая проблема, связанная с перегревом ключей, требует 

от алгоритма ограничения частоты коммутации, которая может быть решена 

при использовании ШИМ. В свою очередь, для реализации ШИМ требуется 

непрерывное задание напряжения, которое невозможно обеспечить в FCS-MPC.  

В работе представлен новый подход к управлению на основе 

прогнозирующей модели, который для понимания рассмотрен на примере 

системы однофазного регулирования тока. На рис. 4.1а, рассмотрено 

регулирование тока с помощью FCS-MPC метода, целевую функцию которого 

можно представить как: 

зад ,g i i= −  (4.1) 

где iзад — задание тока, а i — реальное значение тока. Зеленым на рисунке 

показано задание тока, красным – реальное значение тока, пунктирной линией 

– опорный сигнал ШИМ, желтым – задание скважности, синим – напряжение, 

прикладываемое к обмоткам двигателя.  
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Рис. 4.1. Регулирование тока с помощью FCS-MPC метода с высокой 

частотой переключения (a) и CCS-MPC метода с использованием ШИМ (б) 

При расчете модели с FCS-MPC на выходе формируются задания 

напряжений, которые принимают максимальное или минимальное значения в 

соответствии с возможными состояниями инвертора. При небольшой ширине 

петли гистерезиса или малом периоде выполнения релейного регулятора, 

используемого в системе управления, частота переключения силовых ключей 

становится достаточно высокой, что недопустимо из-за роста коммутационных 

потерь (в пределе до бесконечности при бесконечной частоте отработки 

релейного регулятора тока), низкого КПД инвертора и перегрева 

коммутирующего устройства. В случае регулирования тока с использованием 

CCS-MPC подхода (рис. 4.1б) для получения того же результата используется 

ШИМ, при этом выходная частота переключения ключей уже ограничена 

допустимым значением. 
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Сравнивая графики двух подходов MPC, можно отметить, что задание 

скважности, рассчитанное в конце периода ШИМ с помощью FCS-MPC, как 

среднее скользящее от применённых на периоде управляющих воздействий, 

имеет то же значение, что и задание скважности на рис. 4.1б, используемое в 

течение периода ШИМ. В начальный момент времени включенное состояние 

ключей для обоих моделей составляет 90 % от всего периода ШИМ, что 

позволяет увеличить ток двигателя от начального до заданного значений. На 

последующих периодах ШИМ задания скважности  

CCS-MPC и FCS-MPC подходов составляют 50 %.  

В предлагаемом алгоритме управления в начале периода ШИМ, 

рассчитываются модель для нескольких заданий напряжений (или состояний 

силового преобразователя) методом MPC с уменьшенным размером шага 

интегрирования, среди которых с помощью некоторой целевой функции 

отбирается оптимальное значение состояния силовогопреобразователя, 

соответствующее лучшему поведению выходной величины, а все оставшиеся 

состояния отбрасываются. Уменьшение шага интегрирования позволяет 

получить последовательность заданий напряжения (состояний силового 

преобразователя) за один период ШИМ, которая обрабатывается с помощью 

низкочастотных фильтров для получения непрерывного задания скважности. 

На рис. 4.1а желтой кривой показано полученное задание скважности, будучи 

обработанное с помощью фильтра среднего скользящего за один период ШИМ. 

При помощи ШИМ полученное задание напряжения подается на обмотки 

электродвигателя на последующем такте управления [2].  

При использовании фильтра скользящего среднего для получения 

усредненного значения задания скважности с 8-битным разрешением за период 

ШИМ необходимо обработать 256 и более последовательных заданий. Для 

этого требуется рассчитать модель FCS-MPC 256 раз, что требует больших 

вычислительных ресурсов и занимает много времени не только у современных 
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микроконтроллеров, но и у программируемых логических матриц. Поэтому 

желательно выбирать фильтры, которые для своих расчетов используют 

меньшее количество входных данных, но при этом дают высокую точность 

демодуляции такого сигнала. Так как последовательность заданий скважности 

на выходе модели представляет собой высокочастотный битовый поток 

данных, обладающий свойствами дельта-сигма модулированного сигнала, то 

для его обработки рекомендуется использовать sinc-фильтры высокого порядка 

[8]. 

 

4.2. Моделирование системы управления MPC с уменьшенным шагом 

интегрирования для трехфазного синхронного двигателя с постоянными 

магнитами 

4.2.1. Описание модели системы управления 

Модель была реализована на C++. Для того, чтобы исследовать, как 

предложенный алгоритм работает при ограничениях напряжения, модель 

инвертора представлена в виде экстраполятора нулевого порядка (zero order 

hold – ZOH) с максимальным напряжением, равным напряжению звена 

постоянного тока. Функциональная схема предлагаемой системы управления 

представлена на рис. 4.2.  
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Рис. 4.2. Схема MPC подхода с уменьшенным шагом интегрирования 

В схеме используется матрица Γ (4.2), которая описывает все семь 

возможных состояний трехфазного двухуровневого инвертора и необходима 

для получения мгновенных значений трехфазных напряжений относительно 

напряжения звена постоянного тока (4.3):  

Восьмое состояние инвертора [1 1 1] отсутствует, так как в системе 

управления используются средние значения напряжений, приложенных к 

обмоткам двигателя, а, следовательно, разницы между состояниями [1 1 1] и  

[0 0 0] нет.  

Так как система управления на основе прогнозирующей модели работает 

в дискретном времени, полученную систему уравнений так же преобразуем в 

дискретное время и выразим токи в момент времени [k +1]: 

0 1 0 1 0 1 0

0 0 1 1 0 0 1

0 0 0 0 1 1 1

,
 
 

=
 
  

Γ  (4.2) 

.DCabc
u=V Γ  (4.3) 
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где h – размер шага интегрирования, который зависит от периода ШИМ ТШИМ и 

количества запусков модели за период ШИМ — N: 

ШИМT
h

N
= . 

(4.5) 

Уравнения токов состоят из двух частей, одна из которых не зависит от 

управляющего воздействия и может быть рассчитана один раз за один шаг 

интегрирования h, а вторая зависит от задания напряжения и вычисляется для 

всех семи возможных состояний инвертора. В результате чего на каждом шаге 

h рассчитывается матрица токов в осях dq размером [2х7], которая 

прогнозирует значения токов для всех семи возможных состояний инвертора на 

следующем шаге [k+1]. Для определения оптимального состояния инвертора, 

из полученной матрицы токов выбирает нужные значения с помощью целевой 

функции на каждом шаге h. В рассматриваемой системе управления выбрана 

следующая функция: 

( ) ( )
2 2

_ зад _ зад5 ˆ ˆ
d d q qg i i i i= − + − , (4.6) 

минимальное значение которой, определяет номер столбца матрицы Г(n) с 

оптимальным состоянием инвертора и соответствующим вектором 

напряжения. Номер столбца n используется для инициализации модели 

двигателя (4.4) и выбора вектора напряжения из таблицы прогноза [k +1]. При 

каждом шаге расчета модели на выходе появляется новое значение состояния 

инвертора, таким образом, формируя за период ШИМ поток данных, который 

может быть отфильтрован с использованием фильтра скользящего среднего или 

sinc3-фильтра. Обработанные значения представляют собой задания 

скважностей для каждой фазы инвертора.  
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4.2.2. Результаты моделирования MPC с уменьшенным шагом 

интегрирования для СДПМ 

Параметры системы управления и СДПМ представлены в таблице 4.1. 

Таблица 4.1. Параметры системы управления и электродвигателя 

Параметр Значение Единицы 

Индуктивность по оси d 2,8 мкГн 

Индуктивность по оси q 3,9 мкГн 

Сопротивление статора 0,25 Ом 

Потокосцепление постоянных 

магнитов 
0,22 Вб 

Номинальный ток 85 A 

Частота ШИМ 16 кГц 

Напряжение звена постоянного тока 540 В 

Шаг интегрирования 2,6 мкс 

 

В MPC с уменьшенным шагом интегрирования дискретная модель 

электродвигателя рассчитывается N = 24 раза за один период ШИМ. На первом 

шаге интегрирования, равном h = 2,6 мкс, модель СДПМ инициализируется 

значениями токов, которые поступают с датчиков обратной связи по току. На 

последующих 23 шагах для расчёта системы управления используются 

прогнозируемые значения токов. Получаемые 24 задания напряжения, 

обрабатывается с помощью sinc3-фильтра с OSR=8. 

Осциллограммы токов и напряжений в осях αβ при пуске 

электродвигателя показаны на рис. 4.3. Верхняя диаграмма показывает работу 

модели с использованием фильтра скользящего среднего, а нижняя – с 

использованием Sinc3-фильтра. Количество выборок, используемое в 

прогнозирующей модели, установлено равным 24 за период ШИМ. Годографы 

заданий напряжения и реакции тока на управляющее воздействие представлены 

на рис. 4.4. 
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Переходной процесс начинается с увеличения абсолютного значения 

тока по оси d, управление которым является приоритетным и прописано в 

целевой функции, поэтому в начальный момент времени вектор тока направлен 

по оси α (на рис. 4.4а точка (1) красного цвета для кривой тока, синего цвета – 

для кривой напряжения). Целевая функция позволяет току оси q расти 

одновременно с током по оси d (до точки (2) на рис. 4.4а). Когда ток по оси d 

достиг заданного уровня, вектор напряжения располагается ближе к оси β, 

чтобы поддерживать производную этого тока на максимальном уровне (точка 

(3) на рис. 4.4а). При достижении вектора тока заданного значения задание 

напряжения уменьшается, и ток двигателя остается на заданном уровне (точка 

(4) на рис. 4.4а). Под действием крутящего момента ротор начинает вращаться 

и противо-ЭДС двигателя растет. При этом ток поддерживается на 

установившемся уровне, а задание напряжения увеличивается с ростом ЭДС. 

Когда противо-ЭДС двигателя достигает максимального напряжения 

инвертора, задание напряжения также упирается в ограничение (см. рис. 4.3). 

Разница между заданиями напряжения на  

рис. 4.4а и б хорошо видна в начале переходного процесса. Задание напряжения, 

отфильтрованное с помощью Sinc3-фильтра, имеет меньшую дискретность в 

области средних напряжений, чем задание, полученное при использовании 

фильтра скользящего среднего. Однако в нем присутствуют случайные 

всплески. 
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Рис. 4.3.  Задания напряжений и токи двигателя при пуске электродвигателя с 

MPC с шагом интегрирования равным 1/24 периода ШИМ:  

a — с использованием фильтра скользящего среднего,  

б — с использованием Sinc3-фильтра. 
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Рис. 4.4. Годографы задания напряжения и реакция тока в неподвижной 

системе отсчета: а — с использованием фильтра скользящего среднего,  

б — с использованием Sinc3-фильтра 
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На рис. 4.5 показаны оценки заданий скважности в течение одного 

периода ШИМ (0,015 с) при использовании MPC с уменьшенным шагом 

интегрирования с применением sinc-фильтров первого и третьего порядка, а 

также последовательность желаемых состояний ключей инвертора во времени, 

которые на рисунке представлены заштрихованными красными, зелеными и 

синими полосами для фаз A, B и C соответственно. Заштрихованная полоса на 

рисунке соответствует включенному состоянию верхнего ключа инвертора, а 

отсутствие полосы – включенному состоянию нижнего ключа. На 

рассматриваемом промежутке времени моделирования переключаются ключи 

фазы А и С инвертора, состояние ключей фазы B не изменяется. 

В течение периода ШИМ рассчитываются 24 последовательных заданий 

для ключей инвертора, которые обрабатываются с помощью  

sinc-фильтров. Из рисунка видно, что расчётные скважности, полученные при 

использовании sinc1-фильтра (скользящее среднее), имеют ступенчатый вид и 

изменяются каждый раз при переключении верхнего ключа стойки инвертора с 

нуля на единицу, в то время как скважности на выходе sinc3-фильтра имеют 

более сглаженный вид. Для рассматриваемого периода ШИМ точное задание 

напряжения, которое должно привести к достижению током заданного 

значения равно uα = –2,46 В и uβ = –114,93 В. На выходе sinc1-фильтра  

uα = –7,51 В и uβ = –117,01 В; а на выходе sinc3-фильтра задания принимают 

значения uα = –1,41 В и uβ = –117,01 В, которые ближе к точным заданиям 

напряжения. 
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Рис. 4.5. Обработка последовательности заданий напряжения, полученных в 

течение одного периода ШИМ  

 

4.3. Реализация системы управления MPC с уменьшенным шагом 

интегрирования для СДПМ на базе отечественного микроконтроллера 

В данном разделе рассмотрены некоторые факторы, которые нужно 

учесть при реализации разработанного алгоритма на реальном оборудовании. 

Опрос датчиков, обработка результатов АЦП, выгрузка уставок сравнения из 

теневых регистров микроконтроллера имеют конечное отличное от нуля время, 
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что формирует задержку в системе управления, которую необходимо 

учитывать. В проводимом эксперименте использовался двигатель мощностью 

около 200 Вт, что определило минимальную частоту ШИМ, равной 10 кГц. 

Временная диаграмма работы системы управления представлена на рис. 4.6. 

Здесь в самом начале периода ШИМ происходит считывание данных с АЦП, 

затем выполняется алгоритм системы управления, и задания напряжений 

(скважности) записываются в теневые регистры, чтобы быть применёнными 

для управления инвертором на следующем периоде ШИМ. 

 

 

Рис. 4.6. Временные диаграммы тока, напряжения и таймера ШИМ и 

системных операций  

Этой задержки, которую не избежать в реальной системе управления, не 

было в рассмотренной ранее модели. Поэтому необходимо реализовать 

компенсацию задержки, которая будет работать по следующему принципу. 

Зная текущее значение токов и текущее управляющее воздействие, 

производится прогнозирование токов, какими они станут в конце текущего 

периода ШИМ. Этот прогноз будет использоваться в качестве значений вектора 
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[id iq]
T структуры рис. 4.2, а сама структура теперь будет работать от этих 

значений для расчёта управляющего воздействия на следующий период ШИМ. 

Уравнения, компенсирующие задержку в системе управления, 

рассчитываются один раз перед запуском алгоритма управления с 

уменьшенным шагом интегрирования: 

( )M

d

N

d

M M

q q

d

ШИМ
d d

T
i Rui i L i

L
= + − +  , (4.7) 

( )M

q

N

q

M M

q q П

q

ШИМ
dМ d

T
i i i R L i

L
u= + − −  −  . (4.8) 

Верхний индекс М использован для измеренных величин, индекс N для 

величин, которые они примут в начале нового периода ШИМ при текущих 

скважностях инвертора. Индекс P использован для предсказаний величин в 

алгоритме управления с уменьшенным шагом интегрирования для того периода 

ШИМ, к которому выполняется расчёт новых управляющих воздействий. 

Уравнения прогнозирования токов, расчет которых повторяется выбранное 

количество раз N = 4: 

( )
d d

P N P N N

q q

d

ШИМ
d d

T
i i i R L i

N
u

L
= + − + 


 

( )N

q

P

q
П

ШИМ
q

q

q

P N N

М d d

T
i ui i R L i

N L
= + − −  − 


 

(4.9) 

 

(4.10) 
 

Целевая функция (4.9) состоит из трех частей: первые две 

минимизируют разницу между заданием токов и их прогнозом, а последняя – 

отсекает варианты, где ток превышает максимально допустимый: 

2 2 2 2

_ _(| |) (| |) 1000 ( ) ( )P P P P

d зад d q зад dq q sg i i i i i i i= − + − + +  . (4.11) 

Для анализа переходных процессов рассматриваться будет только 

участок до размыкания системы (до того, как она войдет в режим ограничения 

по напряжению). Экспериментальная установка показана на рис. 4.7, в состав 

которой входят инвертор DRV8302-HC-C2-KIT от компании Texas Instruments 
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[39], синхронный двигатель с постоянными магнитами типа  

ACTM601V36-T-2500 и управляющий контроллер разработки ООО «НПФ 

ВЕКТОР», реализованный на базе отечественного микроконтроллера АО 

«НИИЭТ» К1921ВК01Т [24]. 

Микроконтроллер системы управления имеет тактовую частоту 

100 МГц. В результате реализации кода системы управления на языке Си была 

проведена оптимизация, включающая в себя замену всех тригонометрических 

функций таблицами, операции деления приведены к соответствующим 

операциям умножения. Там, где без деления не обойтись, применены расчёты 

обратных величин в фоновой программе (например, значение 1/Udc, которое 

меняется относительно медленно и может быть рассчитано с меньшей частотой, 

чем сама система управления). 

В итоге для частоты ШИМ 10 кГц удалось выполнить 4 предсказания на 

периоде ШИМ. Это не так много по сравнению с модельным экспериментом, 

где использовалось 24 прогноза, однако такой результат определяется 

конкретным экспериментальным оборудованием, где частота 

микроконтроллера не самая высокая, а частоту ШИМ нельзя снизить. Если 

рассматривать микроконтроллеры с тактовой частотой 200 МГц (например, 

К1921ВК028 от НИИЭТ), то можно в два раза увеличить число прогнозов и 

довести N до 8 или 9. Если частота ШИМ будет лежать в диапазоне от 2 до 

5 кГц, что является нормой для мощных приводов, то шаг интегрирования 

можно уменьшить ещё в два и более раз, а, проведя дальнейшую оптимизацию 

кода, можно достичь N = 24, как и было в рассмотренном примере на 

математической модели.  
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ООО «НПФ ВЕКТОР» 

Рис. 4.7. Экспериментальная установка 

На рис.  4.8 показаны результаты работы модели системы управления по 

отработке заданий токов. В случае правильной настройки, осциллограммы 

напряжений и токов, полученные при отработке поданного задания на реальном 

оборудовании, должны совпадать с результатами моделирования системы 

управления в программной среде MATLAB. 

 

Рис. 4.8.  Осциллограммы работы системы управления в MATLAB 
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Результаты работы системы управления на реальном оборудовании 

продемонстрированы на рис. 4.9.  

 

Рис. 4.9. Работа системы управления до выхода на ограничение по 

напряжению 

Здесь число уровней выходного напряжения ограничено разбиением 

периода ШИМ всего на 4 интервала из-за ограничения производительности 

системы управления и высокой частоты ШИМ. Применить sinc3-фильтр не 

удалось из-за малого количества битов для фильтрации, и используется фильтр 

среднего скользящего. 
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Выводы по главе 

− рассмотрены современные способы управления на основе 

прогнозирующей модели с конечным набором управляющих воздействий и 

непрерывным управляющим воздействием, а также разработан новый способ 

управления на основе прогнозирующей модели, построенный на базе 

классического FCS-MPC алгоритма, с уменьшенным шагом интегрирования и 

с применением ШИМ. Чтобы получить непрерывные задания напряжений, 

прикладываемых к двигателю, классическая структура FCS-MPC 

рассчитывается несколько раз для одного периода ШИМ. На выходе 

формируется последовательность заданий, которая обрабатывается с помощью 

sinc-фильтра для получения оптимального задания скважности, обеспечивая 

постоянную частоту переключения силовых ключей;  

− предложенный подход промоделирован в программной среде C++ 

Builder для синхронного двигателя с постоянными магнитами, а также 

реализован на базе отечественного микроконтроллера АО «НИИЭТ» 

К1921ВК01Т; 

− разработанный алгоритм получил преимущества обоих классических 

алгоритмов управления СCS-MPC и FCS-MPC. Он прост с точки зрения 

вычислений и обеспечивает непрерывное управление с использованием ШИМ, 

благодаря чему, может быть применен к любым электродвигателям, в том числе 

с сильной нелинейностью кривой намагничивания. Также он учитывает 

ограничения инвертора по напряжению, уменьшает акустический шум и к нему 

применимы сложные целевые функции (можно реализовать регулирование 

тока, момента, скорости, уменьшить суммарные омические потери, ограничить 

ток при достижении ограничения инвертора).  
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Глава 5. Применение sinc3-фильтра в системе управления ВИД 

на основе прогнозирующей модели с уменьшенным шагом 

интегрирования 

Вентильно-индукторный двигатель, привлекший в последние три 

десятилетия большое внимание благодаря своей простоте конструкции, 

разнообразию исполнения, массогабаритным показателям и КПД, обладает 

сильными пульсациями момента, вследствие которых возникают повышенные 

шумы и вибрации. Уменьшить пульсации и получить на выходе постоянный 

момент можно путем подбора подходящего алгоритма управления и 

формирования правильной формы тока. В данной главе предлагается 

использовать предложенную систему управления на основе прогнозирующей 

модели с уменьшенным шагом интегрирования (раздел 4.1), которая позволяет 

более эффективно использовать максимально напряжение инвертора и дает 

точную стабилизацию момента [61]. Результаты моделирования алгоритма для 

вентильно-индукторного двигателя, представленные в работе, получены в 

программной среде C++ Builder. 

 

5.1. Описание модели системы управления MPC с уменьшенным шагом 

интегрирования для ВИД 

Наиболее часто встречающаяся конфигурация ВИД 6/4 – шесть зубцов 

статора и 4 зубцов ротора (рис. 5.1). Каждая фаза двигателя питается от 

собственного несимметричного мостового инвертора, который формирует в 

ней униполярный ток. Обычно рабочий цикл для одной фазы начинается в 

положении с наименьшей индуктивностью (кривая A на рис. 5.2). 
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Рис. 5.1. Топология вентильно-индукторного электропривода 
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Рис. 5.2. Зависимость потокосцепления от тока ВИД (а — для реального 

двигателя; б — для линейной модели двигателя) 

Регулирование тока в обмотках ВИД обычно реализуется с помощью 

релейных регуляторов тока и имеет три режима работы: 

− оба ключа включены, и на обмотку двигателя подается полное 

напряжение звена постоянного тока (рис. 5.3а); 

− один ключ включен, другой выключен, и фаза закорочена на себя с 

приложением к ней нулевого напряжения (рис. 5.3б и в); 

− оба ключа выключены, и отрицательное напряжение звена 

постоянного тока подается на обмотку через обратные диоды, пока ток 

продолжает течь по обмотке (рис. 5.3г). 
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Рис. 5.3. Состояния инвертора 

При вращении ротора (в двигательном режиме) индуктивность фазы 

возрастает до максимального значения. На этом этапе фаза должна быть 

отключена. Зависимость между потокосцеплением и током является 

нелинейной, но для упрощения уравнений модели эта связь может быть 

линеаризована [62]. Пусть индуктивность фазы изменяется согласно 

следующему уравнению: 

 

(5.1) 

где — средняя индуктивность,  — половина разницы между максимальной 

и минимальной индуктивностями,  — электрическое положение ротора. 

ВИД работают в режиме насыщения, так как это позволяет получить 

более высокий КПД и коэффициент мощности. В рассматриваемой модели 

примем, что ток насыщения для любого положения ротора имеет одно и то же 

значение. Если ток фазы достигает значения тока насыщения, индуктивность 

становится минимальной. Это относительно грубое приближение, но оно 

приемлемо для цели данной модели. 

Потокосцепление каждой фазы можно оценить с помощью: 

0 cos ,L L L= − 

0L L


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d
,

d
u iR

t


= −  (5.2) 

где u — приложенное напряжение, i — ток фазы, R — активное сопротивление 

обмотки. Это же уравнение с использованием метода интегрирования Эйлера 

можно записать как: 

1 ( ) ,k k u iR h− = + −  (5.3) 

где k  и 
1k−  — потокосцепление на шаге [k] и [k-1] соответственно, а h — 

размер шага интегрирования. 

Оценка потокосцепления используется для расчета значения тока, 

протекающего в обмотке фазы: 

 

(5.4) 

Рассчитанный ток может быть меньше или больше, чем значение тока 

насыщения. Если он меньше, то двигатель работает в линейной области и 

коррекция не требуется. Если он больше, машина находится в режиме 

насыщения, и фактическое значение тока фазы следует скорректировать: 

нас
нас

мин

LI
i

L
I

 −
= + , (5.5) 

где насI  — ток насыщения, а минL  — минимальная индуктивность обмотки.  

Схема управления на основе прогнозирующей модели с уменьшенным 

шагом интегрирования для ВИД представлена на рис. 5.4. К каждой фазе 

двигателя в зависимости от состояния силовых ключей инвертора может быть 

приложено положительное напряжение звена постоянного тока, ноль и 

отрицательное напряжение звена постоянного тока (рис. 5.3). Два состояния 

инвертора, показанные на рис. 5.3 б и в, имеют одинаковое прикладываемое 

напряжение равное нулю.  

.i
L


=
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Все возможные состояния инвертора, с исключением дублирующихся 

нулевых состояний представлены матрицей Γ, которая имеет 33 = 27 состояний 

для трехфазного ВИД (рис. 5.4). Этот набор возможных состояний используется 

в модели электродвигателя, в которой все 27 состояний просчитываются 

параллельно. Для расчета в модель поступает информация о текущем 

напряжении звена постоянного тока uDC, угловом положении ротора θ и вектор 

фазных токов, получаемый от датчиков тока в начале каждого периода ШИМ. 

Модель оценивает вектор момента [̂ 1]k +M  и вектор тока  для 

последующего шага интегрирования. Составленные матрицы векторов момента 

и тока необходимы для расчёта целевой функции МРС [4, 5]. 
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Рис. 5.4. Схема MPC с уменьшенным шагом интегрирования для ВИД 

Целевая функция содержит три составляющие [61], где 
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где A, B — коэффициенты целевой функции, 
задM  и M̂  — заданный и оцененный 

момент, 
корр.k — коэффициент коррекции задания момента.  

Первая составляющая определяет разницу между заданным значением 

момента и фактическим значением момента с учетом вносимых воздействий 

второй составляющей. Вторая составляющая необходима для минимизации 

омических потерь. Третья составляющая ограничивает ток при достижении 

предела инвертора.  

Блок целевой функции g рассчитывает целевые функции для каждого из 

состояний силового преобразователя ВИД. Из этого набора функций 

отбирается одно наименьшее значение. Целевая функция определяет 

наилучшее состояние коммутирующего устройства, определяющегося 

соответствующей колонкой матрицы Г, для достижения заданного момента. 

Это значение используется для расчёта прогноза вектора тока , 

используется на следующем шаге интегрирования для инициализации модели 

ВИД. Для одного периода ШИМ модель рассчитывается N раз. Затем 

вычисляется непрерывное задающее воздействие путем усреднения 

последовательности из N рассчитанных заданий для всего периода ШИМ.  

На завершающем этапе определяется, какой нулевой вектор должен 

использовать алгоритм ШИМ в зависимости от температуры силовых модулей. 

Если необходимо подать положительное напряжение на фазу, ШИМ может 

быть реализована переключением ключей из состояния рис. 5.3а в состояние 

рис. 5.3б или переходом из рис. 5.3а в рис. 5.3в. Если температура модуля с 

ключом Q1 ниже, чем модуля с Q2, то предпочтительней использовать ШИМ 

для Q1, в то время как Q2 должен оставаться во включенном состоянии. В этом 

случае в Q1 возникают как омические, так и коммутационные потери, а в Q2 — 

только омические потери, которые помогают выровнять температуры силовых 

модулей. 

ˆ 1k 
 
+I
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5.2. Результаты моделирования системы управления на основе 

прогнозирующей модели с уменьшенным шагом интегрирования для 

ВИД 

Модель системы управления и привода была реализована в 

программной среде C++ Builder. Параметры модели представлены в таблице 

5.1. Для фильтрации задания напряжения, подаваемого на фазы двигателя, 

использовался sinc-фильтр 1 порядка. Задание момента было установлено 5 Нм 

в течении 30 периодов ШИМ, после задавалось 3 Нм, через 6 мс работы задание 

момента задали 7 Нм и в конце 90 периода ШИМ вернулись к 5 Нм. 

Эксперименты проводились с разными размерами шага интегрирования 

MPC, при которых получали количество разбиений периода ШИМ на N равное 

300, 24 и 8. Полученные осциллограммы момента, фазных токов и напряжения 

фаз (рис. 5.5) показывают, что стабилизация момента происходит быстро и 

точно при различных нагрузках. Большая часть пульсации момента вызвана 

пульсацией тока из-за ШИМ. Разница в шаге интегрирования приводит к 

изменению точности вычисления задания напряжения.  

Таблица 5.1. Параметры системы управления и электродвигателя 

Параметр Значение Единицы 

Минимальная индуктивность, Lмин 0,001 Гн 

Максимальная индуктивность, Lмакс 0,01 Гн 

Ток насыщения, Iнас 20 A 

Скорость вращения, ωэл 1000 рад/с 

Количество полюсов, р 4 - 

Сопротивление, R 0,05 Ом 

Частота ШИМ, fШИМ 10 кГц 

Напряжение звено пост. тока, UDC 600 В 
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На рис. 5.5а показаны результаты моделирования с sinc1-фильтром, 

который обрабатывает N = 8 оценок заданий напряжения за весь период ШИМ. 

На рис. 5.5б показано, что с уменьшением шага интегрирования, а, 

следовательно, и увеличением количества оценок задающего воздействия 

N = 24, точность вычисления задания напряжения увеличивается. При N = 300 

значения заданий напряжения получаются наиболее точными (рис. 5.5в). 
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Рис. 5.5. Работа электропривода с разбиением на N = 8 за один период 

ШИМ (а), N = 24 (б), N = 300 (в)  

Разница в токе и стабилизации момента не столь значительна, что 

связано с инерционностью процессов в обмотке. Графики момента и тока 

схожи, однако есть разница в амплитуде пульсации момента для N = 8 по 



134 

 

сравнению с N = 300 и N = 24. Предлагаемый способ управления не требует 

больших вычислительных ресурсов и может быть реализован с использованием 

недорогой ПЛИС или микроконтроллеров. 

Выводы по главе 

− разработанный алгоритм управления на основе прогнозирующей 

модели с уменьшенным шагом интегрирования (раздел 4.1) реализован в 

программной среде C++ Builder для вентильно-индукторного двигателя; 

− результаты моделирования для ВИД показали, что алгоритм 

позволяет уменьшить пульсации тока и момента, которые особенно характерны 

для вентильно-индукторных приводов. Хорошее качество стабилизации 

момента было получено при небольшом числе разбиений периода ШИМ. 

Несмотря на то, что в рассматриваемом примере количество расчетов модели 

для прогнозирования равнялось 24 и 300, требуемые количество 

вычислительных ресурсов было невелико, благодаря чему может быть 

реализован на базе микроконтроллера или недорогих ПЛИС.  
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Заключение 

В диссертации рассмотрены сигналы в системах управления 

электроприводами, обладающие свойствами ΔΣ-модулированных, применение 

которых при известных в измерительной технике методах обработки позволяет 

в несколько раз повысить точность измерения и оценку переменных состояния 

электроприводов. Основные результаты диссертационного исследования 

заключаются в следующем: 

1. Проведено исследование информационной ёмкости  

ΔΣ-модулированных сигналов и показано, что применение методов 

демодуляции с помощью методов цифровой обработки сигнала, таких как sinc-

фильтры высокого порядка, позволяет в ряде случаев существенно повысить 

качество восстановления переменной. 

2. Разработан метод измерения скорости для инкрементальных датчиков 

положения ротора, обеспечивающий уменьшение погрешности измерения в 10 

и более раз на высоких скоростях по сравнению с классическими методами. 

3. Разработан и исследован на математических моделях наблюдатель 

противо-ЭДС с релейной обратной связью и sinc-фильтром третьего порядка, 

показывающий по сравнению с инерционным фильтром в 1,5 раз меньшую 

абсолютную погрешность измерения на высоких скоростях и в 2 раза на низких 

скоростях. 

4. Разработан метод управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования для синхронного двигателя с возбуждением от 

постоянных магнитов, позволяющий осуществлять управление по целевой 

функции в режиме широтно-импульсной модуляции (непрерывное 

управляющее воздействие) и показано, что применение sinc-фильтра третьего 

порядка позволяет снизить относительную погрешность вычисления 

выходного управляющего воздействия в 8 раз по сравнению с простым 

усреднением для разбиения периода ШИМ на 24 интервала. 
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5. Разработан метод управления с прогнозированием с уменьшенным 

шагом интегрирования для вентильно-индукторного двигателя, который 

показал хорошее качество стабилизации момента при небольшом числе 

разбиений периода ШИМ. 

6. Метод управления с прогнозированием с уменьшенным шагом 

интегрирования для синхронного двигателя с возбуждением от постоянных 

магнитов был реализован с использованием микроконтроллера с ядром Cortex-

M4F. Реализация показала, что на частоте ШИМ 10 кГц вычислительных 

мощностей микроконтроллера было достаточно, только чтобы проводить 

расчёт с разбиением периода ШИМ всего на 4 интервала, вследствие чего 

применить sinc3-фильтр не удалось из-за малого количества битов для 

фильтрации, поэтому для обработки результатов расчета был применен фильтр 

среднего скользящего.  
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Список сокращений  

АЦП – аналого-цифровой преобразователь; 

ВИД – вентильно-индукторный двигатель; 

КПД – коэффициент полезного действия; 

ПЛИС – программируемая логическая интегральная микросхема; 

ПУМ – прямое управление моментом; 

СДПМ – синхронный двигатель с постоянными магнитами; 

ТТЛ – транзисторно-транзисторная логика; 

ЦАП – цифро-аналоговый преобразователь; 

ШИМ – широтно-импульсная модуляция; 

ЭДС – электродвижущая сила; 

CCS-MPC – continuous control set (англ.) – прогнозирующая модель с 

непрерывным управляющим воздействием; 

FCS-MPC – finite control set (англ.) – прогнозирующая модель с конечным 

набором управляющих воздействий; 

MPC – model predictive control (англ.) – управления на основе прогнозирующей 

модели; 

OSR – over sampling ratio (англ.) – коэффициент передискретизации; 

QEP – quadrature encoder pulse module (англ.) – модуль квадратурного 

декодирования сигналов. 
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