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0 引言

五相永磁同步电机的突出优点之一是容错运行，
开路故障下，其可维持剩余相的相电流形成圆形磁势
旋转即可保证五相电机无扰运行。 通常当三相交流
电机发生开路故障时，需构造三相四开关容错拓扑；
而五相电机由于有较多的相自由度，实现容错控制非
常方便，控制剩余相的相电流即可实现无扰运行［1鄄3］。

对于五相电机容错控制策略，大多数文献研究
如何重构剩余相的相电流，以达到电磁转矩平稳输
出的目的。 如通过附加约束条件最小铜损损耗控
制、相电流等幅值控制、转矩纹波最小控制等，可计
算出上述代价函数下的最优相电流解［4鄄6］。 大多数文
献在计算开路故障下的相电流配置时需依赖电机模
型参数，因此常采用离线计算方法重构相电流，同时
采用电流滞环控制策略驱动故障电机［5鄄8］。 但也有采
用在旋转坐标系下重构电流的方法，如文献［9］提出
了一种降阶 Clarke 和 Park 变换矩阵，实现了电流在
同步旋转坐标系下的重新配置。 这种方法可以实现
故障电流的在线分配，然而由于所提出的 Clarke 和
Park 变换矩阵并未实现故障电机模型解耦，因此不
宜采用旋转 PI 电流调节器控制故障电机。 为此，文
献［10］提出一种 Clarke 和 Park 变换矩阵，该变换矩
阵不仅实现了 dq 坐标系下的故障电流重构，而且实
现了故障电机在旋转坐标系下的解耦控制。

无位置传感器技术在三相交流电机中获得了广
泛的应用，在中高速场合常采用基于基频模型的方

法观测反电动势或磁链 ［11鄄13］；而当电机转速较低时，
反电动势变得非常微弱，因此采用基于凸极追踪的无
模型转子位置估算方法，如高频注入法。 另外，文献
［14］采用基于直接转矩控制的无位置控制方法，直
接转矩实现只需估算转子初始角度，进而通过积分
运算获取实时的 αβ 轴磁链和电磁转矩，通过直接控
制转矩实现电机高动态品质控制，但采用无位置控
制会引入较大的积分误差。 滑模观测器 ／控制器对
建模不确定性具有较好的抑制能力 ［１５］，且算法简单
易于数字实现，因此它在三相电机无位置控制中占
主导地位 ［1６鄄1８］。 近年来，由于出色的容错性能，多相
电机获得广泛关注，然而传感器故障是多相电机运
行时的一种常见故障类型。 为了增强多相电机驱动
系统的可靠性，文献［１９］将基于滑模观测器的无位
置控制技术应用于多相电机，采用随转速自适应变
化的低通滤波器对观测反电动势进行平滑滤波。 五
相电机和传统三相电机的矢量控制在基波子平面具
有较大的相似性，因此文献［1９］提出的无位置传感
器可方便地应用于五相电机并获得了成功。 当五相电
机出现开路故障时，由于缺乏有效的故障电机空间
位置解耦模型，故障电机无位置控制技术发展缓慢。

本文根据文献［１０］提出的故障电机解耦模型，
实现单相开路运行模式下五相永磁同步电机的无位
置控制技术。 五相永磁无刷直流电机反电动势呈平
顶波，其三次谐波气隙磁链将造成转速 ／转矩出现一
定程度的波动，这在一定程度上降低了无位置传感
器技术的控制精度［2，１０］。 此外，考虑到故障电机运行
过程参数摄动(如温度和磁饱引起电机磁阻的变化）
以及建模的不确定性，本文通过滑模变结构观测器
估算反电动势，并采用复系数滤波器提高估算反电
动势信噪比。

复系数滤波器广泛应用于无线电通信及网侧变

收稿日期：201６ -１0 -06；修回日期：2017- 10 -１5
基金项目：国家自然科学基金资助项目（51507039）；中央高校
基本科研业务费专项资金资助项目（HIT.NSRIF.2017013）；中国
博士后科学基金资助项目（2016M591529）
Project supported by the National Natural Science Foundation
of China （51507039）， the Fundamental Research Funds for
the Central Universities（HIT.NSRIF.2017013） and China Post鄄
doctoral Science Foundation（2016M591529）

摘要： 为了增强五相电机驱动系统的可靠性和容错能力，对五相永磁无刷直流电机在单相开路故障下的无位置
传感器控制技术进行了研究。 引入一种新颖的五相电机开路模型，实现了在单相开路故障下的场定向控制及载
波脉宽调制。 并在此基础上，采用滑模观测器估算五相电机的基波反电动势。 然而当五相电机开路在故障模式
下运行时，三次谐波绕组及逆变器非线性等因素引起观测反电动势含有较强的抖震谐波。 采用了一种改进型复
系数滤波器，并取代了传统一阶低通滤波器，对观测反电动势基波分量进行无失真滤波，改善位置观测精度和
无位置控制电机动态性能。 在实验平台上实现了单相开路模式下的无位置控制技术，验证了其的有效性。
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流器调节控制，然而其在电机调速系统中的应用并
不常见［２０鄄2３］。 文献［２０］将复系数滤波器用于锁相环
中，抑制网侧电压负序扰动，提高了网侧电压相位跟
踪精度。 文献［２１］采用复系数比例谐振控制器在 αβ
平面对微电网逆变器的电压环进行控制。 基于滑模
观测器的反电动势估算方法需要自适应滤波器对
其进行平滑滤波，以消除滑模抖振现象和非线性因
素引起的谐波干扰。 但由于二阶自适应带通滤波器
数字实现较为繁琐［２２鄄2４］，且其动态性能难以满足实时
性要求，故易引起无位置控制自激振荡。 针对这种情
况，本文提出一种一阶自适应复系数滤波器对估算
反电动势进行平滑滤波。 一阶自适应滤波器具备良
好的动态性能、频率选择和极性选择等，其数字实现
较为简单。 它有针对性地提取正序分量而有效衰减
负序分量。 尽管五相电机在开路故障下基波电感和
反电动势可实现较好的位置角度解耦变换，然而受
建模不确定性的影响（主要是三次谐波绕组的影响），
用场定向控制（FOC）时仍会造成观测反电动存在较
强的抖震。

本文采用自适应复系数滤波器滤除谐波分量，
提高位置辨识精度，并用得到的转子角度驱动故障
电机。 通过有限元分析分析了三次谐波绕组的影响，
并通过实验验证了开路故障下无位置传感器技术的
可行性，及所提位置辨识精度改善方法的有效性。

1 单相开路故障下五相电机模型

1.1 单相开路故障下的解耦模型
文献［10］提出了一种适用于单相开路运行模式

下的 Clarke 和 Park 变换矩阵，其实现了基频旋转坐
标系下电感和磁链矩阵的位置解耦变换，因而非常适
合采用同步旋转 PI 调节器进行 FOC。 解耦变换矩阵
是通过控制剩余相的电流维持定子励磁磁动势不变
和反电动势不变而得到的，具体如式（1）、（2）所示［10］，
其是实现故障电机解耦控制的关键。
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根据文献［10］，解耦变换后的电压方程如式（3）
所示。
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其中，id、iq 分别为基频旋转坐标系下 d、q 轴电流，i3
为 3 倍频旋转坐标系下的脉振电流；Ld、Lq 分别为同
步旋转坐标系下 d、q 轴电感；Lls 为漏电感；ψm1、ψm3 分
别为与相绕组交链的永磁体磁链的基波成分、3 次
谐波成分。 Ld =Lls + 2.5（Lm-Lθ），Lq= Lls+2.5（Lm+Lθ），
Lm 和 Lθ 均为定值，其表达式可参见文献［9］，这表明
故障电机在新的旋转空间下交直轴电感与电机正常
模式完全相同。

通过解磁共能对位置求偏导，可得转矩方程如下：
Te=Te1+Te3 （4）

Te1= 5
2 p id iq（Ld-Lq）+ 5

2 p iqψm1

Te3= 5
2 pψm333 i3cos（3θ）+ 3［-iqcos（2θ）+ idsin（2θ）］

2 +

3［iqcos（4θ）+ idsin（4θ）］
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其中，Te、Te1 和 Te3 分别为总电磁转矩、平均电磁转矩
和谐波电磁转矩；p 为电机极对数。 从电磁转矩表达
式可以看出，由于 ３ 次谐波的存在，电磁转矩将出现
2 倍频和 4 倍频脉动，因此采用正弦波绕组电机可从
根本上消除故障电机的转矩脉振。 同时由转矩方程
可以看出，对于开路故障下的五相电机控制可以采
用弱磁控制以达到增加输出转矩的目的，然而此时
由于 id≠0，转矩脉动也变得较大。 因此采用 id=0 控
制，有利于平滑输出转矩，它是一种简单有效的故障
电机驱动控制方案。 本文采用 id=0 控制，并在此基
础上实现无位置电机驱动控制。
1.2 相电流等幅值控制驱动故障电机

为充分利用变频器的容量，对容错电流进行控
制时，采用电流等幅值控制。 此时，可通过附加约束
条件 ib=-id，ic=- ie 求解故障电机的相电流。

结合以上约束条件，根据文献［10］，当采用 id=0，
iq = C（C 为常数），即采用定子磁动势不变原则控制
故障电机时，dq 坐标系下的容错电流配置表达式为：

id=0， iq=C， i3=0.236 iqcos θ （5）
在自然坐标系下可以表示为：

ia=0
ib=1.38 iqsin（θ-π／ 5）
ic=1.38 iqsin（θ-4π／ 5）
id=1.38 iqsin（θ+4π／ 5）
ie=1.38 iqsin（θ+π／ 5
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由式（６）可以看出，等幅值的电流转换到旋转坐
标系下基本实现了基波空间解耦， 控制 i3 = 0.236 iq
cos θ 是实现电流等幅值控制的关键。

此时电磁转矩为：



Te=Te1+Te3= 5
2 p iqψm1×

1- 1.146ψm3

ψm1
cos（2θ）+ 1.854ψm3

ψm1
cos（４θθ "） （7）

2 单相开路故障下的无位置传感器技术

单相开路故障下的五相电机可采用电流滞环控
制，具有稳态精度高、动态响应快、控制简单等优点，
然而由于其开关频率具有不固定特性，使之难以适
用于大功率场合。 本文所采用的五相电机容错模型
在基频旋转空间解耦得较为彻底，可采用 FOC 及脉
宽调制技术。 因此在同步旋转空间中，可以方便地应
用无位置传感器。 但必须注意以下 2 点：由于 ３ 次谐
波绕组的存在，电机实际运行参数如交直轴电感并
非恒定，而是会出现一定量的 2 倍频和 4 倍频的
波动，用无位置传感器技术应能抑制这些建模不确
定性因素；由于 ３ 次谐波绕组的存在，当采用恒定 iq
电流控制时，转矩特性不能做到完全平直，而是会出
现 2 倍频和 4 倍频的波动。 这种电磁转矩波动会导
致反馈的位置信息出现波动，因此有必要采取有效的
滤波器对观测反电动势进行滤波。 基于以上考虑，本
文采用基于滑模观测器的位置估算方法，结合一种改
进复系数滤波器对观测反电动势进行平滑滤波。
2.1 基于滑模观测器的反电动势估算

从式（3）可以看出，开路故障下五相电机的电流
和转速控制完全可以媲美三相电机矢量控制。 在新
的旋转坐标系下，故障电机的基波空间和 3 次谐波
空间可实现解耦。 因此仅考虑基波空间，故障电机在
dq 坐标系下可以表示为：
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类似于三相交流电机，可采用扩展反电动势表示
以上模型。 此时，具有空间凸极效应的电机（转子结
构凸极或磁饱和凸极）可以表示为：

ud

uq
θ "=Rs

id
iqθ"+Ld

1 0
0 1θ "d

d t
id
iqθ"+

ωLq
0 -1
1 0θ "id

iqθ"+ 0
Eex
θ " （9）

Eex= （Ld-Lq）（ω id- i觶 q）+ωψm1 （10）
其中，Eex 为扩展反电动势。

电压方程在 αβ 平面可表示为：
uα

uβ
θ "= Rs ω（Ld-Lq）
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其中，下标“α”、“β”分别表示相应量在 α、β 轴下的分
量；eα 和 eβ 为扩展反电动势在 αβ 平面上的投影。

eα=-Eexsin θ， eβ=Eexcos θ （12）
采用状态空间表示电机电压方程如下：
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因此可构建基于二阶滑模观测器的无位置传感
器，如图 1 所示。

图 1 中，uα、uβ 为输入端电压； i赞 α、 i赞 β 为电流状态观
测器输出；zα、zβ 为滑模观测器输出，并且是抖震的。经
滤波器移除 zα、zβ 中的谐波分量，便可得到平滑的观
测反电动势 e赞 α、e赞 β，进而采用锁相环技术估算转子位
置 θ赞。 经锁相环估算的转子转速是存在纹波的，用一
阶滤波器滤除脉动分量后得到较为平滑的转子转速
ω赞 ，其中一阶滤波器的时间常数应和驱动系统的机械
时间常数保持一致。
2.2 改进型复系数滤波器

采用滑模观测器估算的反电动势为基波反电动
势。 实际驱动系统存在 2 倍频和 4 倍频脉动，电流环
采用 PI 调节器时，因交直轴电感存在波动电感而产
生的谐波电流不能被 PI 调节器抑制。 因此 PI 调节
器输出，也就是电机端电压 uα、uβ 会出现脉动。 uα、uβ

作为滑模观测器的输入，会导致观测反电动势产生
强烈的抖震现象。 由于观测反电动势含有较大的谐
波，通过滤波器滤除谐波，可得到正弦反电动势。 然
而传统方法中采用低通滤波器将引起估算反电动势
相位滞后，使估算的转子位置出现一定的偏差。 因此
本文引入一种复系数滤波器，这种滤波器计算量小，
且具备良好的动态响应性能。

复系数滤波器是实系数滤波器的中心频率（谐
振频率）经移频而得的。 实系数滤波器的频率特性相
对于虚轴是对称的，即对于正频率和负频率有同样的
增益。 然而复系数滤波器关于虚轴是非对称的，因此
它可以筛选出正序分量而有效抑制负序分量［18］。

以一阶惯性滤波器为例，有：

H（s）= ωc

s+ωc
（14）

其中，ωc 为截止频率。 该一阶低通滤波器可以看作中
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图 1 基于滑模观测器的无位置传感器原理图
Fig.1 Principle diagram of position sensorless

based on sliding mode observer



心频率为 0 的一阶带通滤波器。 将该滤波器的中心
频率向虚轴右侧移频 ωr，可得：

H（s）= ωc

s-jωr+ωc
（15）

其中，ωr 为一阶带通复系数滤波器的中心频率（谐振
频率）。 复系数滤波器的 Bode 图如图 2 所示。

图 2 为中心频率分别为 -50、0、50 Hz 的一阶复
系数滤波器 Bode 图。 图中，中心频率为 0 的复系数
滤波器就是传统的一阶低通滤波器。 可以看出，复系
数滤波器在中心频率处，无幅值衰减，无相位滞后。
因此完全可以采用复系数滤波器取代传统的一阶低
通滤波器，对估算的反电动势进行平滑滤波。

交流电机调速系统反电动势的频率是变化的，
因此复系数滤波器的中心频率（谐振频率）应能随转
速做出相应的调整。 假设电机逆时针旋转方向为正
方向，当采用一阶复系数滤波器，对正向旋转的电机
进行观测反电动势滤波时，对于 α 轴有：

yα
e赞 α

= ωc

s-jωr+ωc
（16）

经变换得：
syα-yβωr+yαωc=ωce赞 α

yβ=jyα
! （17）

其中，yβ 为 β 轴滤波器输出。 由于观测反电动势不含

有负序分量，因此可以认为 e赞 β 和 yβ 在基波成分上等

效（等幅值、同相位）。 因此在式（17）中采用 e赞 β 取代

yβ，这样可以改善复系数滤波器的动态响应，而 e赞 β 中
的高频抖振则可以通过积分器滤除。

同理，对于 β 轴观测反电动势滤波有：

syβ- jyβωr+yβωc=ωce赞 β

jyβ=- e赞 α

α
$
$$
#
$
$
$
%

（18）

根据式（16）和（17），得到改进后的复系数滤波
器传递函数框图如图 3 所示。

从图 3 中可以看出，一阶自适应复系数滤波器
结构简单，可有效取代传统的一阶低通滤波器或二
阶带通滤波器，且滤波后的反电动势无相位延迟和
幅值衰减，因此从观测反电动势提取出的转子位置
可近似认为是实际转子位置。

３ 故障电机建模不确定性分析

采用 Maxwell ／Ansoft 软件对一台 2 对极、齿槽数
为 30 的表贴式电机进行有限元分析。 仿真模型为五
相无刷直流电机，电机绕组分布如图 4 所示。 电机
反电动势呈梯形波，关键的电磁参数如下：基频磁链
ψm1 = 0.515 482 5 Wb，三次谐波磁链 ψm3 = 0.024 718
Wb，直轴电感 Ld= 7.34 mH，交轴基频电感 Lq= 9.18
mH，漏电感 Lls=1.74 mH。

仿真时设置电机转速为 900 r ／min，通过有限元
分析求解动态相电感和反电动势分别如图 5 和图 6
所示。 为表述简洁，图 5 中仅标注了 a 相的自感以及
a 相与其他相的互感。

图 6 五相永磁无刷直流电机反电动势
Fig.6 Back鄄EMFs of five鄄phase BLDC motor
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图 5 五相永磁无刷直流电机相电感
Fig.5 Phase inductances of five鄄phase BLDC motor

5

3

1

-3

相
电

感
／m

H

0 ２ ４ ６ ８
转子电角度 ／ rad

１2

-1

１０

Lad

Laa

LacLae Lab

Be

BB

dd

Ad

AA

cc

Ec
EE

bbDbDDaaaCCC

ee

eB
BB

dd

dA

AA

cc

cE

EE

bb
bD

DD

aa Ca CC ee

图 4 五相永磁无刷直流电机绕组分布图
Fig.4 Winding configuration of five鄄phase BLDC motor

图 3 改进后的复系数滤波器传递函数框图
Fig.3 Transfer function block diagram of

improved complex coefficient filter
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图 2 复系数滤波器 Bode 图
Fig.2 Bode diagram of complex coefficient filter
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由图 5 和 6 可知，尽管仿真电机为表贴式同步电
机，但由于磁饱和的原因，定子电感耦合了转子位置
信息；反电动势为梯形波，表明有相当量的 3 次谐波
绕组存在。

采用式（1）和（2）所示的变换矩阵，将转子位置
耦合的相电感及相永磁体磁链转换到同步旋转坐标
系下，得到 dq 坐标系下的动态电感和反电动势波形
分别如图 7 和图 8 所示。 可见，由于 3 次谐波绕组的
分布，在 dq 坐标系下交直轴电感出现一定程度的波
动，这些波动量占平均电感的 1%~1.6%；谐波电感
产生谐波电流，一定程度上引发观测反电动势抖振。 考
虑以上干扰因素，需要采用复系数滤波器平滑观测
反电动势，进而优化无位置传感器技术的控制性能。

4 实验分析

在 3 kW 五相电机驱动平台上，对单相开路模式
下的无位置传感器技术进行验证。 实验电机参数同
第 3 节，采用五相半桥逆变器控制五相电机，直流电
机作为负载。 控制器采用 DSP 与 FPGA 相结合的模
式，其中 DSP 完成控制算法（电流闭环控制、无位置
控制等），FPGA 完成 Clarke 和 Park 变换（包括逆变
换）、脉宽调制。 采样频率为 5.15 kHz， IGBT 模块的开
关频率为 10.30 kHz，电机转动惯量为 0.33 kg ／m2。 需
要注意的是，由于转子轴上的转动惯量较大，驱动系
统输出转速相当于经过了一阶惯性滤波器，因此电
机转速波动有所改善。
4.1 单相开路模式 FOC

图 9 为等幅值控制策略下剩余可控相的相电流
波形。 可见，由于采用 FOC 策略，相电流波形基本正
弦，这表明引入解耦模型的正确性和有效性。

图 10 为相电流等幅值控制下 αβ 坐标系下的电
流。 由图可知，α 轴和 β 轴电流波形正弦且互相正

交，它们形成圆形旋转定子磁动势维持机电能量平
稳转换。 同时从转子位置 θ 曲线可以看出，转速比较
平稳，这是由于驱动系统转动惯量较大，对波动的
电磁转矩实施了一次机械惯性滤波。

图 11 为相电流等幅值控制策略下 αβ 坐标系下
的定子端电压。 可以看出，uα、uβ 并非纯正弦，而是含
有相当量的谐波，这些谐波由 3 次谐波气隙磁链引
起；采用相电流等幅值控制时，3 次谐波空间电压也
出现脉振。

4.2 单相开路模式无位置控制
图 12 为观测反电动势经复系数滤波器滤波前

后对比波形。 由于自适应复系数滤波器中心频率和
剪切频率可随转子转速同步变化，因此相对于抖振
反电动势，滤波后电动势无相位和幅值失真。 观测反
电动势经锁相环，可得观测转子位置及转速。 由图
12 可知，观测转子位置和实测位置一致性较好，这
说明改进型复系数滤波器具有较好的稳态滤波效
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图 12 观测反电动势滤波前后对比
Fig.12 Comparison of estimated back鄄EMFs

before and after filtering
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图 11 等幅值控制下 α、β 轴定子输入端电压波形
Fig.11 Waveforms of α鄄 and β鄄axis stator terminal

voltages under equal magnitude control
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图 8 单相开路模式 d、q 轴反电动势
Fig.8 d鄄 and q鄄axis back鄄EMFs under

single鄄phase open circuit mode
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图 7 单相开路模式下 d、q 轴电感
Fig.7 d鄄 and q鄄axis inductances under

single鄄phase open circuit mode
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果。 需要注意的是，此时控制电机的位置信号仍然
由机械位置传感器给出。

图 13 为无位置控制技术投入前后实测和观测
转子位置、观测反电动势、转子位置观测误差波形。
1.25 s 前，电机由机械位置传感器控制，1.25 s 时电
机角度控制信号由观测转子位置信号替换，转子角
度观测误差由 0° 变为最大 5°（电角度）。 可见，电机
角度控制信号切换前后，电机运行平稳，这说明了改
进型复系数滤波器具有较好的动态响应。

图 14 为无位置控制电机时实测和观测转子转
速、观测转子位置、转子位置观测误差波形。 可见，
单相开路故障模式下电机无位置驱动控制系统平稳
运行，观测转子转速经一阶惯性滤波器滤波，其观测
值和实测转速值一致性较高。

图 15 为采用无位置控制时交轴电流阶跃扰动
下观测转子位置、观测基波反电动势、转子位置观测
误差信号动态波形。 可见，q 轴电流从 1 A 阶跃到
1.5 A，转子位置观测误差瞬态值高达 44°，此时观测
反电动势和观测转子位置亦出现较大的波动；经过
滑模观测器 1 s 的跟踪调整，观测转子位置重新跟踪
上实测位置位置，动态过程结束后观测转子观测误
差保持在 5° 以内。

图 16 为采用无位置控制时交轴电流阶跃扰动

下观测和实测转子转速、观测转子位置、转子位置观
测误差波形。 观测转子转速采用一阶惯性滤波器滤
波，且滤波时间常数和转子轴机械时间常数接近。 由
图可见，在阶跃扰动瞬间，观测转子转速和实际转速
动态变化一致；动态过程结束后观测转子观测误差
保持在 5° 以内，展示了良好的抗扰动效果。

5 结论

本文实现了五相永磁同步电机单相开路模式下
无位置控制技术，并取得了如下成果：基于一种新颖
的故障电机空间位置解耦模型，采用滑模观测器估
算了转子位置并控制故障电机；提出一种简单有效
的改进型自适应复系数滤波器，对观测反电动势进行
无失真平滑滤波；实验结果显示转速低至 150 r ／min
时无位置控制精度高达 5°（电角度），且能适应 q 轴
电流阶跃扰动。 为了实现在全速域内的故障电机无
位置控制，后续工作将开展基于高频注入法和基于
直接转矩控制的无位置传感器技术的研究。 相比于
正常模式，故障电机的无位置控制难点在于存在较
大的建模不确定性（如由于谐波绕组分布导致交直
轴电感出现一定程度的波动），如何有效地提取转子
位置信号是有别于采用三相电机无位置控制时的。
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Model of E鄄EPP considering participation factor of EV users
WANG Mingshen1，YU Ting2，MU Yunfei1，JIA Hongjie1，WEI Wei1，PU Tianjiao2，ZHANG Yapeng1
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Abstract： In order to evaluate the response capability of EVA（Electric Vehicle Aggregator） and investigate
the influence of the compensation price on the participation factor of EV（Electric Vehicle） users，the model
of E鄄EPP（Efficient Power Plant model of EVs） considering the participation of EV users is established
to provide the basis for E鄄EPP to participate in the electricity market. The V2G（Vehicle鄄to鄄Grid） model of
individual EV considering the response capacity of both active and reactive power is established，the
travelling behaviors of EVs are statistically analyzed，and the response model for the participation of EV
users is proposed considering the compensation price according to the response capacities of different type
of EVs. On this basis，the model of E鄄EPP considering the participation of EV users is built，and the
response capacities of active and reactive power，the energy storage capacity and the cost function for price
response of the E鄄EPP are defined，which provides key parameters for E鄄EPP to realize power dispatch in
the electricity market. The typical case validates the effectiveness of the proposed E鄄EPP model. The
simulative results show that the response capacity and the energy storage capacity of E鄄EPP have the
characteristic of temporal distribution，and the price response of E鄄EPP is closely related with the
compensation price.
Key words： electric vehicles； vehicle鄄to鄄grid； efficient power plant； participation factor； price response；
response capability； models
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Position sensorless control of five鄄phase BLDC motor under
single鄄phase open circuit fault

TIAN Bing，AN Quntao，DUAN Jiandong，SUN Li，ZHAO Ke
（School of Electrical Engineering & Automation，Harbin Institute of Technology，Harbin 150001，China）

Abstract： To increase the fault tolerant capability and reliability of the driving system for five鄄phase motor，
the position sensorless control of five鄄phase preferment magnet BLDC（BrushLess DC） motor under single鄄
phase open circuit fault is investigated. A novel decoupled fault tolerant motor model is introduced，and the
field oriented control and carrier pulse width modulation under single鄄phase open circuit fault are realized. A
sliding mode observer is used to estimate the fundamental back鄄EMF（ElectroMotive Force） of the five鄄phase
motor. However，the 3rd harmonic winding and nonlinearity of electric inverter result in chattering harmonic
in estimated back鄄EMF under the open circuit fault mode. To tackle this problem，an improved complex
coefficient filter is proposed，which can replace the first鄄order low鄄pass filter in smoothing back鄄EMF without
phase and magnitude distortions，and hereby can improve the accuracy of estimated position and enhance
motor dynamic characteristics under sensorless control. The position sensorless control method under single鄄
phase open circuit fault is performed on the experimental platform，and the effectiveness of the proposed
control method is confirmed by experimental results.
Key words： complex coefficient filter； decoupled fault tolerant motor model； single鄄phase open circuit fault；
position sensorless； DC motors； failure analysis
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