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摘  要 

高档数控机床是装备制造业的重要工具，是实现先进制造和现代化制造的

基石，是实现高精尖技术及国防现代化的关键环节。全闭环伺服驱动系统作为

高档数控机床最为重要的控制和执行机构，其位置控制误差直接影响了数控机

床的加工精度。深入研究全闭环伺服驱动系统位置控制误差补偿技术，对推进

高档数控机床国产化，提高高端制造装备自主性有着重要的意义。本论文在这

一背景下，以全闭环伺服驱动系统为研究对象，从以下四个方面的关键技术来

补偿位置控制误差：（1）抑制全闭环位置控制振荡，提高全闭环伺服驱动系统

的稳定性；（2）降低转速/转角估算误差，消除转速、转矩内环对位置环控制的

影响；（3）降低非线性因素引起的轮廓误差，分析反向间隙对轮廓误差的影响，

优化过象限误差补偿方法；（4）考虑数控/伺服系统通讯延时，改善高速进给时

位置环的增益裕度。论文的具体内容如下： 
在全闭环位置控制方法中，针对全闭环位置控制中控制环路存在弹性环节

易引发位置振荡问题，本文对全闭环位置控制振荡抑制方法进行研究。首先从

伺服驱动系统机械传动部分和电气控制部分出发，建立全闭环位置控制系统模

型，在此基础上，获得全闭环控制传递函数的解析表达式，利用频率分析法分

析全闭环控制相比于半闭环环控制易引发位置振荡的原因。然后，通过在位置

环中引入电机轴端位置，将半闭环控制的高增益裕度与全闭环控制的高控制精

度相结合，构建双位置反馈控制。最后，为解决不同伺服驱动系统谐振频率不

同的问题，在反馈回路中引入滤波器构建可选频率反馈控制方法，提高双位置

反馈控制的适用性和简易性。 
在电机转速估算方法中，针对数控机床低速精加工时由转速估算误差导致

的机械噪音或转矩扰动问题，本文对电机转速/转角估算方法进行深入研究。速

度环和电流环作为位置、速度和电流三闭环控制的内环，是伺服驱动系统的核

心环节，其品质的好坏直接决定了位置控制系统最终的性能。低转速时，转速

估算误差会引起伺服转速控制误差，本文在分析两种传统转速估算方法存在的

问题的基础上，提出一种可有效从位置反馈信号中准确估算转速、转角信息的

方法。首先，结合动力学方程，建立基于多项式拟合的位置信号重构算法，利

用最小二乘法求解多项式系数，解决算法执行效率问题，并针对转速过零引起

的转角估算误差增大问题，进行优化设计。然后，分析转角采样信号在数字控

制器中的传递形式，通过建立基于多采样理论的转速观测器，提高转速估算的

平滑性；为使估算转速快速收敛于真实值，降低观测器参数设计的复杂性，建
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立线性降阶观测器的离散化方程，基于零极点配置方法，推导出合理的观测器

参数设计方法。 
在轮廓误差补偿方法中，针对由全闭环伺服机床传动结构表面存在的多种

非线性因素（如间隙、摩擦、形变）引起的一种典型轮廓误差——瞬态反向间

隙误差，本文对该误差的产生机理及误差补偿方法进行深入研究。首先，建立

全闭环伺服轴的简化模型，在此基础上，推演瞬态反向间隙误差在直线加工和

圆加工中的产生机理，并推导出瞬态反向间隙误差幅值的解析表达式。然后，

在考虑反向间隙的啮合过程可以近似为一个积分过程的基础上，通过转速指令

补偿方式，将补偿信号的幅值和持续时间与反向间隙宽度相结合，得到基于转

速前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法。最后，在理解瞬态反向间隙产生机理的

基础上，通过结合伺服驱动控制各环路有效信息，提出了一种基于转矩前馈的

自适应反向间隙误差补偿方法，该方法不需要预先测量反向间隙值，且补偿信

号由算法自动生成，结构简单，高效、快速且易于实现，可以减小由反向间隙

所引起的滞后时间和瞬态反向间隙误差，能够兼顾反向间隙对全闭环伺服系统

精度与稳定性两个方面的影响。 
在高速进给的应用场合中，针对现代数控系统通常采用数控装置负责计算、

伺服驱动器负责执行的结构理念，二者间的总线数据交互不可避免的存在通讯

延时的问题，本文对全闭环数控系统时延问题进行深入研究。为了避免由通讯

延时引起的超调及控制精度降低的问题，首先，基于双位置反馈控制架构，建

立含通讯延时的全闭环伺服驱动系统模型，通过系统稳定性分析，指出延时补

偿的必要性。为了更好地对通讯延时进行补偿，研究并设计 Smith 预估器，分

析 Smith 预估器在应用中存在的模型失配问题，在此基础上，总结模型误差来

源。最后，结合扰动观测器理论，设计基于扰动观测器的通讯扰动观测补偿策

略，解决模型失配问题在通讯延时补偿中的影响，提高延时补偿方法的适用性

和简易性。 
 

关键词：伺服驱动系统；全闭环；振荡抑制；转速观测器；瞬态反向间隙误差；

通讯延时补偿 
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Abstract 

The high-end CNC machine tools are significant parts to the manufacturing 
industry, the cornerstone to achieve advanced and modernized manufacturing and 
the key procedure for high precision techniques and national defense modernization. 
Full-closed loop servo drive system, as the most important control link and actuator 
of the high-end machine tools, its position control error directly affects the 
machining accuracy of the machine tools. So it is of great significance to conduct 
more detailed research on the control error compensation strategy of the full-closed 
loop servo drive system, thus pushing forward the nationalization of high-end CNC 
machine tools and to improve the autonomy of high-end manufacturing equipment. 
In this dissertation, originated from the abovementioned backgrounds, we take the 
full-closed loop servo drive system as the research object, and the key technologies 
of the following four aspects are researched to compensate for the position control 
error: (1) Study on vibration suppression of control loop in the full-closed loop and 
improvement of full-closed loop stabilization in the servo drive system; (2) Study 
on the decrease of speed control error that is induced by position control error, and 
modification on speed /rotation angle estimation methods; (3) Study on suppression 
of contour error that is induced by nonlinearity factors, analysis of the influence of 
backlash on contour error, and optimization of quadrant error compensation 
strategies. And (4) Consideration of numerical/ servo system communication delay, 
modifying the gain margin of position control loop under high feeding rate. 
Detailed contents of the dissertation are in the following: 

For methods in position loop control, since to the inherent elastic link in the 
position loop control, vibration is easily induced, the full closed-loop is studied in 
detail in this dissertation due to its superior performance in position control, the 
vibration suppression methods based on full-closed loop is studied in this 
dissertation. First, originating from the mechanical parts and electrical control parts 
of the servo drive system, the model of full-closed loop position control system is 
established. Based on this, the transfer function of the full-closed loop control is 
derived, reasons that why the full-closed loop control is more easily to induce the 
position vibration than the semi-closed loop control is analyzed by frequency 
analysis. Next, by introducing the shaft position information to the potion control, 
the high gain margin of semi closed-loop control and high control precision of the 
full-closed loop are combined to construct the dual-position loop control. Finally, in 
order to solve the resonant frequency variation under different servo drive systems, 
the filter is introduced in the feedback loop to realize a feedback control method 
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that can choose the resonant frequency, which improves the feasibility and 
simplicity of dual position loop control. 

For speed estimation method, aimed at the issues of mechanical noise or torque 
disturbance that is exist during low speed and fine processing. The speed/ angle 
estimation methods are studied in detail. The speed loop and the current loop, as the 
inner loops of the tri-closed loop system, their performances directly determine the 
position loop control. The speed estimation error will rise servo speed control error 
under the low speed condition, the drawbacks of two different traditional estimation 
methods are analyzed, in this dissertation and an effective method that can 
accurately estimate the speed and angle information from positon feedback is 
proposed. First, by combining kinetic equations, position signal reconstruction 
algorithm, that is based on polynomial fitting is established, and the issues about 
algorithm execute efficiency is solved by derivation of polynomial coefficients 
using the least square method, also, the proposed methods provide optimized 
solutions to solve the rotation angle estimation amplification during speed zero 
crossing. Then, the delivery form of rotation angle sampling in the digital control is 
analyzed, by establishing the speed observer based on the dual sampling rate, the 
estimated speed can be smoother. In order to make the estimated speed convergence 
to its real value faster and decrease the complexity of the design of observer 
parameters, the discretization equation of linear reduced-order observer is 
established, by using the zero-pole configuration methods, the reasonable observer 
parameters are derived. 

In this dissertation, the generation mechanism of transient backlash error (a 
typical contour error) in the full-closed loop is studied in detail, and it is aroused by 
multiple nonlinear factors (backlash, friction and deformation). First, the simplified 
model of full-closed loop servo shaft is established, on this basis, the mechanism of 
transient backlash error in linear machining and circular machining is demonstrated, 
and analytical expression of the transient backlash magnitude is derived. Noticing 
the fact that the backlash meshing process can be regarded as an integral process, 
with the help of speed reference compensation method, the amplitude of 
compensation signal and its duration is combined with the backlash width, and an 
adaptive transient backlash compensation strategy based on torque feedforward 
signal is proposed. The proposed compensation method doesn’t need to measure the 
backlash in advance, and the compensation value can be generated automatically. 
Its structure is simple, effective and easy and fast to implement, it can decrease the 
delay time and transient backlash error caused by backlash, and considers both the 
issues of system accuracy and stability caused by the existence of backlash.  

An in-depth study on the delay issue of the fully closed-loop CNC system is 
conducted in this dissertation. For high speed feeding occasions, since the 
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modernized numerical system usually adopts concept of the CNC is responsible for 
computation and the servo driver is responsible for the execution, there is inevitable 
communication delay between the two during the bus data interaction. In order to 
avoid the overshot and control accuracy deterioration caused by communication 
delay, the delay issues in full-closed loop control are studied in detail. First, based 
on the dual-position feedback control structure, the servo driver system model, that 
integrates the communication delay, is established, and by adopting the frequency 
root locus analysis method, the influence from communication delay to system 
stability is analyzed, and it points out the significance of delay compensation. For a 
better communication delay compensation, the Smith Predictor is researched and 
designed accordingly, and problems of model mismatch in application of Smith 
Predictor are analyzed, on its basis, the model error sources are summarized. Finally, 
the communication disturbance observation compensation is solved by combining 
the disturbance observer theory, the problems of model mismatch in communication 
delay is solved, thus the feasibility and simplicity of the delay compensation is 
improved. 
 
Keywords: servo drive system; full-closed loop; oscillation suppression; speed 

observer; transient backlash error; communication delay compensation 
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第 1 章 绪  论 

1.1 课题背景及研究的目的和意义 

本课题主要来源于国家重大科技专项“高档数控机床与基础制造装备”子

课题 “伺服驱动及电机测试规范、标准研究与测试平台”（编号：

2012ZX04001-051）。 
数控机床（Computer Numerical Control machine tools，CNC）是装备制造

业的重要工具,是实现先进制造和现代化制造的基石,是实现高精尖技术及国防

现代化的关键环节，如图 1-1 所示。通过将传统制造工艺（切削制造、增材制

造等）与控制、计算机、几何学、电机、测试等学科的有机结合，数控机床可

以极大地提高生产质量，生产效率以及生产能力。随着现代科技的不断发展，

制造业向精度更高、品种更多、周期更快的方向发展已成为必然选择，如何实

现高速、高精控制，是未来的机遇与挑战。《中国制造“2025”》中将数控机床

和基础制造装备列为“加快突破的战略必争领域”[1,2]。 

 
  

a) Fanuc 0i 系列 
a) Fanuc 0i series 

b) 西门子 808D 系列 
b) Siemens 808D series 

c) 三菱 M700 系列 
c) Mitsubishi M700 series 

图 1-1 高档数控机床产品 
Fig. 1-1 High-grade CNC machine tools products 

2019 年我国机床消费 299.7 亿美元，占全球机床消费额比重的 36%，是第

二大消费国（美国 81.4 亿元）的近四倍，其中，进口 87.4 亿美元，占比 29%；

2019 年我国机床总产值 245.2 亿美元，比机床第二大生产国日本多 116.1 亿美

元，其中出口 32.9 亿美元，占比 13.4%[3]。可以看出，我国生产的机床在国际

市场竞争力不强，出口较少（32.9 亿美元），进口较多（87.4 亿美元），这造成

了较大的贸易不平衡（54.5 亿美元）。另外，高精密数控机床严重依赖进口也

导致我国高端制造业的发展常常受制于人，尤其是全闭环机床大多依赖国外产

品。因此，为实现先进制造和现代化制造，提高精密数控机床加工精度有着十

分巨大的意义。 
数控机床加工精度的提高可以从很多方面入手。国内外的学者、工程师进
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行了大量的探索及尝试，总结来看，可以将其分为两类：误差防止法和误差补

偿法。这两类方法分别从“硬件”和“软件”角度出发，消除数控机床加工过

程中影响加工精度的误差源。对于误差防止法，它主要指通过改变数控机床本

体设计、增加传感器、或维修等途径消除或减轻误差源的产生。例如，通过改

变机床本体结构达到改变机床谐振频率，从硬件上消除机床谐振对加工精度的

影响。误差防止法虽然可以从源头侧消除或减小误差源，以达到提高加工精度

的目的，但是，这类方法的实现需要付出高昂的经济代价，在考虑经济性的一

般工业应用场合往往不适用[4]。误差补偿法是基于“软件”的方法，通过数控

或伺服驱控系统人为产生出一种补偿信号去消除原始误差源的影响，是一种既

有效又经济的提高机床加工精度的手段。在机床中，误差补偿法不仅可以补偿

几何误差，还可以补偿动静摩擦力，反向间隙等非线性因素引起的加工误差。

近年来，误差补偿技术以其强大的技术与经济优势被各国学者广泛研究并取得

显著的成果，是现代精密工程的研究热点之一。 
但是，精密数控机床中依然存在一些典型加工误差，其补偿技术远未成熟。

因此，为了进一步提高精密数控机床的加工精度以适应日益提高的社会需求以

及日趋激烈的市场竞争，需要对机床中典型加工误差的补偿技术展开研究。 

1.2 课题相关国内外研究现状 

为了更好的融合伺服驱动技术，本章在分析数控机床加工误差来源的基础

上，剖析全闭环位置控制系统中存在的全闭环位置控制振荡、转速估算误差、

瞬态反向间隙误差、位置控制通讯延时等关键问题，并对国内外研究现状和发

展趋势进行分析。 

1.2.1 数控机床误差补偿技术发展现状 

数控机床是一种典型的机电一体化产品，通过控制多个伺服轴协同运动以

实现刀具沿着期望轨迹运动，并完成切削加工。精密伺服机床一般包含以下四

个环节[5]： 
环节一：依据加工要求，数控系统生成刀具的理论运动轨迹 0 ( )L t 。 

环节二：插补器将理论运动轨迹通过插补、投影生成各伺服轴的位置指令

信号 ( )cmdX t ， ( )cmdY t ， ( )cmdZ t 等。伺服轴的位置指令信号可以重新合成计算得

到插补运动轨迹 ( )iL t ，但是，由于插补误差，合成的插补运动轨迹与理论运动

轨迹之间存在偏差，该偏差称作插补误差，定义 0( ) ( ) ( )i it L t L tδ = − 。 

环节三：以位置指令信号为输入，各伺服轴通过闭环控制实现伺服进给。
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伺服轴位置输出记为 ( )lX t ， ( )lY t ， ( )lZ t 等，位置输出信号由位置反馈测量系统

提供。伺服轴的位置输出信号可以合成计算得到伺服运动轨迹 ( )cL t 。一般情况，

伺服轴位置输出总是滞后于指令输入，由此，伺服运动轨迹与指令运动轨迹之

间也总是存在偏差，该偏差称作伺服误差，定义 ( ) ( ) ( )c c it L t L tδ = − 。 

环节四：基于机床的机械结构，伺服运动轨迹“投影”得到刀具的实际运

动轨迹 ( )aL t 。假设机床的机械结构是完美的，则合成的伺服运动轨迹 ( )cL t 与刀

具的实际运动轨迹 ( )aL t 恰好重合。然而在实际的机床中，机械结构或位置反馈

测量系统总是不可避免的存在误差，这都导致实际运动轨迹 ( )aL t 与伺服轨迹

( )cL t 之间总是存在偏差，该偏差称作几何误差，定义为 ( ) ( ) ( )g a ct L t L tδ = − 。 

综上所述，数控机床的加工误差可以分为三类：插补误差 ( )i tδ ，伺服误差

( )c tδ 和几何误差 ( )g tδ ，如图 1-2 所示。近年来，随着计算机运算速度的大幅提

升，插补周期变得越来越短，插补误差也变得越来越小。因此，伺服误差和几

何误差作为主要的误差来源，在高精度位置控制领域的研究中被国内外学者广

泛关注与研究。 

理论轨迹 插补器
Y轴位置
指令

X轴位置
指令

Z轴位置
指令

...

Y轴控制
器

X轴控制
器

Z轴控制
器

...

Y轴位置
反馈

X轴位置
反馈

Z轴位置
反馈

...

机械结构 实际轨迹

理论轨迹 L0 插补轨迹 Li 伺服轨迹 Lc 实际轨迹 La

插补误差 δi = Li-L0 伺服误差 δc = Lc-Li 几何误差 δg = La-Lc
 

图 1-2 数控机床加工误差的分类 
Fig. 1-2 Classification of CNC machine tool machining errors 

几何误差是指刀具的实际运动轨迹与伺服运动轨迹之间的偏差，在影响机

床加工精度的总体误差中约占百分之七十。依据动态特性，可以将几何误差大

致分为三类：静态、准静态和动态几何误差。其中，静态几何误差是指随时间

变化保持恒定不变的几何误差分量，主要是由导轨的安装、制造误差引起的；

准静态几何误差是指随着时间缓慢变化的几何误差分量，主要是由机床的载荷

变化，以及环境的温度变化引起的；动态误差是指高频变化的几何误差，如主

轴回转误差，床身结构振动等。几何误差通常可以通过机床机械结构得以消除，
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目前也有学者研究通过人为在伺服指令产生出一种新的误差去抵消机床的原始

几何误差的方法，可以以较小的成本实现机床加工精度大幅度的提高。 
伺服误差是指伺服运动轨迹与指令运动轨迹之间的偏差，它是由伺服轴的

跟随误差导致的[6]。当伺服轴不存在跟随误差时，则多轴伺服系统就不存在伺

服误差。跟随误差主要受伺服系统闭环控制方法和伺服系统硬件条件影响。在

闭环控制方法上，国内外有大量学者试图通过跟随误差控制技术来减小/消除跟

随误差，从而实现伺服误差的补偿。零相位误差跟踪控制方法（zero phase error 
tracking control, ZPETC）最早于 20 世纪 80 年代被提出，该方法通过在闭环回

路中引入前馈控制器实现减小跟随误差的目的[7,8]。Torfs 在 ZPETC 的基础上提

出了 EBZPETC 方法（extended bandwidth zero phase error tracking control, 
EBZPETC），该方法通过多次前馈补偿，实现了跟随误差中高阶分量的消除[9]。

然而，当零点、极点辨识不准确，或系统参数随时间改变时，ZPETC 可能会导

致系统不稳定，针对这一问题，Tsao 提出了自适应的 ZPETC 算法[10]。针对时

变系统，也有学者采用广义预测控制（generalised prediction contrl, GPC）以消

除跟随误差并取得很好的效果[11]。在伺服系统硬件条件上，伺服系统的跟随精

度及带宽主要受位置传感器采样精度及采样速率的影响，位置传感器精度直接

影响系统的最小位置控制误差，传感器的采样速率影响反馈控制回路的相位裕

度。此外，由于大多数伺服系统都不配备转速传感器，转速通常从位置传感器

反馈信号估算而来，估算方法的选择会直接影响转速估算的准确性。转速估算

误差的存在会影响转速内环控制的性能，从而对位置控制带来影响，最终导致

位置跟随误差的增加。 
另外，研究者还发现即使多轴伺服系统存在伺服误差、伺服轴存在跟随误

差，倘若伺服轨迹可以沿着指令轨迹，则伺服误差并不会引起加工误差。这表

明，相对于伺服误差，轮廓误差可以更准确地评价机床的伺服精度。以两轴伺

服系统为例，伺服误差、跟随误差以及轮廓误差的定义如图 1-3 所示。 

 
图 1-3 数控机床中跟随误差、伺服误差和轮廓误差的意义 

Fig. 1-3 Significance of following error, servo error and contour error in CNC machine tools 
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鉴于此，有学者研究了轮廓误差产生机理。1972 年，辛辛那提大学的 Poo
指出伺服轴动态参数不匹配，特别是开环增益系数（open-loop gain）不相等，

会导致显著的轮廓误差：在直线加工中，开环增益不相等导致所加工直线平行

偏离指令直线；在圆加工中，开环增益不相等导致圆轮廓椭圆化[12]。另外，当

伺服轴动态特性完全匹配，圆加工中会出现极小的径向误差。2004 年，Bearee
研究了直线加工，圆加工以及 90°倒角加工过程中轮廓误差与系统参数及加工

参数的关系[13]。 
此外，轮廓误差的控制补偿技术研究也吸引了学者的广泛关注。针对开环

增益不相等引起的轮廓误差，Xi 通过简单地调节开环增益系数减小了轮廓误

差；针对圆加工中的径向误差，Xi 提出前馈补偿的方法[14]。此外，密西根大学

的 Koren 提出一种通用的轮廓误差控制技术：交叉耦合控制器（cross-coupling 
controller, CCC）[15]，如图 1-4 所示。交叉耦合控制器的核心在于实现了轮廓误

差的闭环控制：首先估计轮廓误差幅值，当轮廓误差为零时，CCC 控制器的输

出变为零，反之，CCC 控制器将会产生补偿信号以减小轮廓误差。之后，针对

对交叉耦合控制器，数以百计的文章提出各种改进及应用[16-18]。 

 
图 1-4 两轴伺服系统的交叉耦合控制 

Fig. 1-4 Cross-coupling control of two-axis servo system 

轮廓误差控制技术从提出到现在一直是研究热点，但是，由文献[14]中的

实验可以看到，目前的轮廓误差控制技术并不能消除非线性因素引起的轮廓误

差，如圆加工中的过象限误差。 
非线性因素引起的轮廓误差，如圆加工中过象限误差，近年来虽然也获得

学者的广泛关注，但是研究依然处于探索状态，并没有取得公认的研究成果
[19-21]。 

基于以上讨论，可以看出轮廓误差的产生原因主要有伺服系统位置反馈误

差引起的伺服转速控制误差，线性系统动态参数不匹配所引起的轮廓误差，非

线性因素引起的轮廓误差以及径向误差。现存的比较成熟的轮廓误差补偿方法，

如 CCC 控制，系统增益调节法，前馈控制法，以及 ZPTEC 控制法等可以有效
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消除线性伺服系统动态参数不匹配引起的轮廓误差以及径向误差，却并不能补

偿由估算转速误差引起的转速控制误差及非线性因素引起的轮廓误差。非线性

因素引起的轮廓误差补偿技术虽然近年来也获得了学者的关注，但是研究依然

处于探索状态。 
除此之外，在国内外主流数控机床系统中，如西门子、发那科和海德汉等，

通常将位置环控制放在数控装置（numberical controller, NC）中执行，而伺服

驱动器主要执行速度环和电流环控制。具体地讲，为了实现协调的多轴轨迹控

制，NC 需要在执行轨迹规划的同时完成各伺服轴的位置环闭环控制。NC 通过

总线通讯与各伺服轴进行数据交互，即各轴伺服驱动器通过总线通讯将位置反

馈信号传送给 NC，NC 通过总线通讯将转速指令信号发送给各轴伺服驱动器，

由此完成位置、转速和电流的三闭环控制。由此可见，总线通讯的存在不可避

免的会在位置环控制环路中引入时间延时环节。通讯延时的存在使得位置环增

益裕度大大降低，也从根本上限制了数控机床“高速高精”的可能性。同时，

随着物联网技术的发展，现在工业自动化网络逐渐由本地向云端发展，数控机

床的网络化控制也越来越普及。因此，为了保证数控机床的高位置环带宽性能，

通讯延时补偿变得尤为重要。 
综上所述，本课题以获得全闭环伺服驱动系统的高精度位置控制为目标，

从伺服驱动控制角度出发，通过研究影响全闭环伺服驱动系统位置控制性能的

关键技术，开展针对数控制机床全闭环伺服驱动系统位置控制误差补偿的研究

工作。全闭环位置控制误差补偿技术是实现数控机床加工精度提高的关键因素，

是实现高档数控机床极限性能指标的前提和基础，对实现先进制造和现代化制

造具有重要的价值和意义。 

1.2.2 全闭环位置控制振荡抑制方法研究现状 

在数控机床直线进给系统中，通常采用滚珠丝杠实现旋转运动到直线运动

的相互转化。因此在这类系统中，为了实现直线位置控制不仅可以采用伺服电

机的码盘信号作为位置反馈信号，还可以通过在负载末端增加传感器的方式，

使用直线负载位置作为位置反馈信号。通常的，将采用电机轴端位置信号实现

直线位置控制的位置控制结构称为“半闭环控制”，将采用负载末端位置信号实

现直线位置控制的控制结构称为“全闭环控制”[19]。 

数控机床系统主要由数控装置、伺服驱动单元和机械传动系统三部分组成，

由于机械传动系统中包含有弹性、摩擦和间隙等多种非线性环节，因此全闭环

控制相比半闭环控制在末端位置控制精度上具有天然的优势。目前，虽然半闭

环控制可以通过螺距补偿、反向间隙补偿和摩擦补偿等方法实现末端位置控制
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精度的提升，但受机械非线性的影响，末端位置控制的绝对精度仍然无法得到

保证，比如，由于滚珠丝杠的滚珠和螺母之间以及传动齿轮齿与齿之间存在间

隙，当末端位置停止时，无法确定末端的实际位置；温度的不同会导致滚珠丝

杠膨胀程度的不同，进而影响螺距的变化；快速加减速运动会引起传动结构发

生形变等。相比于半闭环控制，全闭环控制的位置控制环路中包含全部的机械

传动环节，能够消除由机械传动非线性引起的末端位置控制误差。同时，直线

光栅尺通常具有较高的绝对位置精度，例如，当光栅精度为 0.2μm 时，定位精

度可达 10μm，当光栅精度为 0.1μm 时，定位精度可达到 5μm[20,21]。 
虽然全闭环控制在末端位置控制精度上相比于半闭环控制具有天然优势，

但由于全闭环位置控制环路中包含有多种机械传动非线性环节，在位置环控制

器高增益参数下容易引发机械振荡问题。位置环振荡不仅会导致机床工件加工

表面产生波浪状刀纹，而且会对机械设备造成永久性损伤，降低机床使用寿命。

国内外学者针对机械振动问题进行了大量研究，从解决方案上可以分为主动式

和被动式两类。主动式振荡抑制方法主要指通过改变机械结构实现振动的降低

或抑制，如设计机械阻尼器、降低位置增益等。主动方式是指在不改变系统硬

件结构的基础上，通过设计软件算法实现振动的抑制。随着控制器性能的提高

以及理论和实践经验的不断发展，多种算法解决方案不断涌现，主要可以分为

控制器设计法、滤波器法和输入信号整形法。 
控制器设计法是指通过改变位置环控制器设计实现位置环振动抑制的方

法，如了基于速度微分反馈的 PI 控制策略、多自由度控制策略、状态观测反馈

及负载扰动观测反馈等方法。这类方法对多惯量系统振荡抑制技术做出了大量

的贡献，但由于算法实现需要较为复杂的参数设计，在实际工程应用中存在较

大的调试困难，同时算法对机械参数准确性要求较高，这都限制了这类方法的

推广应用[22-24]。为了解决机械参数鲁棒性问题，K. Itoh 等提出了二自由度鲁棒

控制器，该方法通过设计基于遗传算法的前馈补偿器实现参数时变性问题。但

值得指出的是，该方法在实际应用中需要较长的系统响应时间，并且前馈补偿

的参数设置需要较好的工程经验，因此该方法并不适用于数控机床系统的位置

环振荡抑制。 
滤波器法是指通过在反馈或指令信号中增加滤波器环节，避免系统响应激

发振荡的方法。目前，可用于振荡抑制的滤波器有多种类型，如低通滤波器、

双二阶滤波器和陷波滤波器等。在实际应用中，陷波滤波器和双二阶滤波器能

够实现较好的振荡抑制效果，但陷波滤波器无法同时调节陷波宽度和陷波深度，

灵活性较差，双二阶滤波器对系统参数鲁棒性较差，且不能自适应识别系统的

反谐振频率。此外，无论是陷波滤波器还是双二阶滤波器都更适用于中高频谐
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振抑制中，在低频振荡抑制方面，受陷波宽度的影响，滤波器的使用会使得系

统带宽更低[26, 27]。 
输入整形法是指通过改变位置给定信号中的谐波成分实现位置控制振荡抑

制的方法。输入整形方法以零振荡输入整形器和极不灵敏输入整形器为基础，

目前已经分别衍生出了较为完善的输入整形体系，从较为基础的开环控制拓展

到了闭环控制，从机械臂等柔性梁结构拓展到硬盘伺服的高刚度谐振抑制中。

但在多轴控制中由于各轴之间参数不同，输入整形器会使得多轴运动轨迹不同

步，使得加工效果变差[28,29]。 
综上所述，目前国内外关于机械振荡抑制的研究，主要分为被动抑制和主

动抑制方法。其中被动抑制方法不改变系统的控制结构，如陷波滤波器、输入

整形器、加减速规划。对于陷波滤波器，由于全闭环位置振荡频率一般较低，

滤波器的使用会使全闭环位置控制性能变差。对于输入整形器和加减速规划方

法，由于需要对位置指令进行预处理，会使位置指令出现延迟，导致多轴运动

不同步，使得加工效果变差。因此，在全闭环振动抑制的研究中，目前大部分

的研究更集中在主动抑制方法，即通过改变控制器结构来达到抑制的目的。其

中最为广泛的是 PI 控制与状态反馈法相结合，即通过对不同状态量进行组合，

重新配置系统的极点，从而达到抑制振荡的效果。但是该方法需要对系统进行

精确建模，在实际应用中，机械系统建模复杂，这也限制了该方法的大范围应

用[29]。因此，如何利用全闭环及半闭环控制的特性，提出简单有效的全闭环位

置环控制方法，能够在保证位置环控制性能的基础上抑制全闭环振荡现象将是

本文的研究内容之一。 

1.2.3 转速估算误差补偿方法研究现状 

从应用的角度分析，永磁同步电机的闭环控制是建立在多种控制变量可测

的情况下实现的，比如转速环和转矩环需要的反馈变量：转速，转角和电流。

其中为了调节转子速度和位置，一般需要在电机转子轴端安装具有较高精度位

置传感器比如光电编码器和旋转变压器用于转速或位置闭环控制。根据伺服驱

动系统的应用需求，位置编码器的选用可能是低分辨率、低精度的，也可能是

高分辨率、高精度的[30,31]。通常的，位置传感器以有限的分辨率给出位置信息，

数字控制器以规则的间隔对位置反馈信号进行采样，并在每个采样间隔采用对

位置简单差分来估算速度。由差分法得到的估算速度会存在分辨率噪声，在许

多伺服系统中是造成噪声的主要原因。针对由位置传感器引入的转速估算误差

和位置传感器分辨率误差问题，从模型法到非模型法，从开环方法到闭环方法，

国内外学者进行了大量的研究。 
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（1）插值法    插值法也称为曲线拟合法，是一种非模型法，利用曲线函

数特性，将已知的采样信号以函数坐标的形式拟合到某特定函数上，通过该拟

合函数求解其他时刻函数值来估算转子位置和转速的方法。在实现插值法的过

程中，所选取的曲线函数形式对插值估算的效果影响较大，为了降低插值计算

的复杂度，通常选取特定阶次的曲线函数来实现插值估算。在电机系统中，为

实现转速和转角的估计，常用的插值法有平均转速法，平均加速度法和基于最

小二乘法的高阶多项式拟合法。其中，平均转速法是将位置信号进行一阶函数

拟合实现的，平均加速度法是将位置信号进行二阶函数拟合实现的，这两种方

法都是基于电机机械运动方程特性提出的。 
平均速度法最先由日本学者 Morimoto 在 1996 年提出并通过硬件处理方式

实现霍尔传感器驱动永磁同步电机[32]。这种方法随后在 1998 年被俄亥俄州立

大学 Longya Xu 教授简化并通过软件方式实现[33]。该方法基于假设在一个位置

区间内的转速保持恒定并与前一个位置区间的平均速度相等为前提。意大利罗

马大学的 F. Giulii Capponi 研究团队于 2004 年在平均速度法基础上，引入加速

度，进一步提高了估算精度[34]。 
显然，在电机以均加速或均减速方式旋转时，平均速度法和平均加速度法

可以实现估计位置/转速与实际位置/转速的完美匹配。但值得注意的是，在电

机实际运行过程中，外部负载扰动和电机输出转矩脉动都会影响电机的运行状

态。因此，在实际应用时采用平均加速度法得到的转速估算结果噪声含量较高

且稳态时估算误差较大，难以在较宽的转速范围内实现较好的转速闭环控制，

尤其在转速动态性能要求相对较高的应用场合难以胜任。此外，该方法在低速

时估算结果滞后明显，因而在要求全速度范围控制的领域应用较少。通过增加

泰勒级数展开阶数会减小估算的误差，但会使得处理器的计算量增加，软件实

现更加困难。 
美国马凯特大学的 Ronald H.Brown 在 1992 年首先使用最小二乘法（Least 

Square Method, LSF）对低分辨率位置信号进行处理，保证了信号的连续性和准

确性，如图 1-5 所示。相比于 T 法和 M 法测速，LSF 具有较好的估算结果[35]。 
以上可以看出，插值法作为非模型法转子位置和转速估算方法，估算结果

仅依赖于运动方程建模的复杂程度，会存在估算转速噪声含量较高且滞后明显

的问题。因此，在对电机转速乃至位置控制要求较高的应用领域，插值法转子

位置和转速估算方法无法实现较好的转速和位置闭环效果，控制系统带宽和抗

扰性相对较差。 
（2）滤波器法    与插值法不同，滤波器法不需要通过选取不同的特定函

数来提高转子位置的估算精度。离散位置信号可以通过傅里叶分解看作是无数
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个弦波信号的叠加，即真实信号和噪声的叠加[36]。 

 
图 1-5 存在传感器安装误差时最小二乘法角度估算示意图 

Fig. 1-5 Diagram of angle estimation by least square method with sensor installation error 

低通滤波器可以实现高频噪声信号的滤除，从而得到期望的信号。在电机

运行过程中，位置信号中所包含的期望信号的频率是随着转速的变化而变化的，

这就增加了滤波器滤波参数设计的难度。威斯康星大学的 Degner M.W 提出的

同步坐标系滤波器（Synchronous Reference Frame Filter, SRFF）设计方法，有

效解决了滤波频率变化的问题[37]。该方法首先由估算转速得到期望信号频率，

再经过坐标系变换将低分辨的位置信号从静止坐标系转换到旋转坐标系中，旋

转坐标系的旋转频率即期望信号频率，在旋转坐标系下真实位置信号近似于直

流量，在旋转坐标系下对变换后的信号进行滤波，最后再通过坐标系逆变换得

到估算位置信号。SRFF 低通滤波器如图 1-6 所示。 

 
图 1-6 SRFF 低通滤波器 

Fig. 1-6 SRFF low pass filter 

当转速较低时，谐波含量在位置信号中的比例会同时增加，滤波后的期望

信号畸变较为明显，因此在低速时的位置和转速估计效果显著下降。在中高速

时，通过滤波器得到的估算结果连续性较好，可以实现较好的转速闭环控制。

除了上述方法以外，还有学者提出了基于卡尔曼和神经网络的滤波器设计方法，
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均可以达到良好估算效果，但由于算法设计复杂，目前还不适合在伺服驱动领

域的应用中广泛推广[38,39]。 
插值法和滤波器法均可以提高转子位置信号的精度，但在转速环的控制中，

尤其是当伺服系统采用较低精度编码器时，由于转速估算结果相比于实际转速

存在明显的滞后和噪声，在对电机动态性和抗扰性要求较高的应用场合并不适

用。 
（3）观测器法    相比于插值法和滤波器法，观测器法采用系统模型和闭

环控制相结合的思想，充分利用了电机系统的参数信息，这使得转子位置和转

速估算结果的准确性得到了很大的提高，并且通过转速环参数和观测器参数的

协同设计可以较好地保证转速环的控制性能。在国内外学者的不断学习和创新

下涌现出许多不同的观测器的设计方法，主要分为两类：基于机械运动原理的

状态观测器设计和基于反电动势原理的状态观测器设计。 
意大利罗马大学的 F. Giulii Capponi 研究团队于 2006 年通过设计位置矢量

跟踪观测器，实现了对低分辨率编码器永磁同步电机转速和转子位置的估计，

其控制框图 1-7 如所示[40]。为了解决位置矢量跟踪观测器存在参数整定困难和

估算结果噪声大的问题，F. Giulii Capponi 研究团队在 2008 对位置矢量跟踪观

测器进行了改进，设计了带反馈解耦的位置矢量跟踪观测器[41]。该观测器结构

是在美国威斯康星大学的 Tesch 提出的离散霍尔信号矢量可以通过离散傅里叶

变换（Fast Fourier Transform, FFT）方式分解为无限多个旋转矢量的叠加，以

及 Degner 论述的观测器输入信号解耦可行性的基础上提出的[42,43]。如何选择合

适的离散傅里叶级数展开项数对观测结果的准确性影响至关重要，这也是该方

法难点。该方法能够保证电机在全速度范围内稳定运行，但在提高低转速时速

度环带宽上仍然存在着局限性。 

 
图 1-7 矢量跟踪观测器控制框图 

Fig. 1-7 Control block diagram of vector tracking observer 

韩国首尔大学的 Seung-Ki Sul团队在 2009年提出了一种级联式状态观测器

设计方法，在提高转子位置估算精度的基础上实现了转速估算误差的降低[44]。

级联观测器由两个结构类似的观测器级联而成，初级观测器的输出作为次级观

测器的输入，并且两个观测器均带有相同的转矩前馈，在较宽的频率范围内能
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实现估算结果的零相角滞后。级联观测器参数与电机转速控制器参数也需要协

同设计才能实现理想的转速环控制效果，参数设计的困难不仅增加了级联观测

器设计难度，也限制该方法的推广应用[44]。 
不同方法的转速估算结果如图 1-8 所示，其中插值法和滤波器法作为非模

型法具有算法简单易于实现的优点，但估算结果噪声含量较高且滞后明显，而

具有闭环特性的观测器法则有效的利用电机系统的模型参数，能够更好的在位

置反馈信息的基础上实现精确转子位置估计。 

 
图 1-8 不同优化方法转速估算结果示意图[35] 

Fig. 1-8 Schematic diagram of speed estimation results of different optimization methods 

综上，由于电机轴端编码器以离散方式反馈电机轴端位置信息，不合适的

速度估算方法会引入转速噪声，此外，位置传感器的缺陷，如粗糙的分辨率和

周期性误差，还会导致转矩扰动，这将严重影响转速环和电流环性能，最终导

致位置控制误差的增加。因此，如何在已有的估算方法基础之上，针对伺服控

制系统对转速和转角反馈的不同需求，设计合理有效的转速及转角估算方法将

是本文的重点研究内容之一。 

1.2.4 瞬态反向间隙误差补偿技术研究现状 

在进给系统中，由于在传动结构表面存在多种非线性因素（如摩擦、间隙、

形变），在工作台运动反向时会产生意外的短时静止现象，这种现象常被称为“反
向失速”。失速现象经常发生在用于精确位置控制的机床系统受控平台运动中，

失速现象是当平台往复运动时由于非线性摩擦、间隙以及形变的存在导致的，

常见于滚珠丝杠和直线导轨中。由于末端控制精度受工件及平台的相对运动影

响，因此失速现象直接影响着机床的加工精度。在半闭环伺服机床中，失速现
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象引起定位误差（过象限突跳）主要受反向间隙大小影响，定位误差是一种几

何误差，其幅值等于反向间隙宽度的一半。为了减小反向间隙引起的定位误差，

滚珠丝杠直接驱动工作台的伺服轴结构被广泛采用。通过给滚珠丝杠添加预紧

力，反向间隙幅值甚至可以等于零。然而，对于重载机床，为了避免滚珠丝杠

出现过高的温升，往往不能添加预紧力，此时滚珠丝杠内反向间隙的幅值可达

20~50μm[45]，此外，为增大驱动力矩，齿轮减速箱在重载机床中往往是必须的，

此时，伺服传动链中的反向间隙幅值可能会更大。90 年代，Kao 等人研究了半

闭环机床中的反向间隙误差，并通过加入静态补偿分量以消除反向间隙引起的

定位误差，然后加入动态补偿分量以进一步消除残留在过象限处的误差[46,47]。 
在全闭环伺服机床中，由于引入末端位置，定位误差可以被完全消除掉，

但是，受失速现象的影响，依然会存在过象限处位置误差（过象限突起），该误

差主要由惯性及摩擦两部分组成，受反向间隙大小约束，本文中将该误差称为

瞬态反向间隙误差。作者在参与重大专项子课题“伺服驱动及电机测试规范、

标准研究与测试平台”期间，发现采用广州数控 GSK 25iMb-H 系列数控系统的

精密立式车铣复合加工中心 VMC850 伺服轴的传递链中存在较大的反向间隙；

采用该机床加工圆时，瞬态反向间隙误差（也即过象限误差）是圆轮廓中最主

要的误差分量。然而，经过大量的文献检索发现当前几乎没有文献对全闭环机

床中的瞬态反向间隙误差进行深入全面的分析，由此，对瞬态反向间隙误差的

认识与理解存在极大的不足。学术界关于过象限误差（瞬态反向间隙误差）的

理解一直存在分歧：一些学者认为过象限误差是由非线性摩擦力引起的
[14,15,48,49]，另一些学者则认为过象限误差是由反向间隙引起的[46,37,50,51]。在工业

界，对全闭环伺服机床中瞬态反向间隙误差的认识也存在不同：数控系统试图

通过非线性摩擦力的补偿策略来消除过象限误差；机床厂技术人员依然采用定

位误差补偿方法来补偿全闭环机床中的反向间隙。 
反向间隙的存在除了会导致机床加工精度降低，也会改变伺服轴系统的频

率与阻尼特性，使得伺服轴振动过大，甚至失稳。早在 1940 年代，Tustin 利用

描述函数法研究了存在反向间隙环节的非线性系统的稳定性 [52]。1997 年，

Nordin 发现对于存在反向间隙的非线性系统，当反向间隙完全啮合后，系统的

动态特性与线性系统完全相同；而在反向间隙啮合期间，反向间隙会影响系统

的稳定性[53]。Nordin 用相平面法分析了反向间隙啮合期间系统的稳定性问题。

2000 年，Nordin 采用了切换控制法（switch controller）来实现存在反向间隙的

非线性系统的全局稳定：当反向间隙啮合后，系统采用高增益控制器；在反向

间隙啮合期间，系统选择低增益控制器[54,55]。以上研究所提出的反向间隙补偿

器可以保证系统的稳定，但是无助于缩短反向间隙所引起的滞后时间，因此也
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不能减小反向间隙所引起的加工误差。 

1993年，Tao通过串联反向间隙逆（backlash inverse）来消除反向间隙的影

响，但是，该方法只适用于反向间隙处于系统的输入端或输出端的情况[56-59]。

1995年，Dean采用反向间隙逆来补偿“电机-齿轮减速器-反向间隙-工作台”系
统，实验结果表明补偿后的系统性能甚至更差，而且补偿分量过大还会导致系

统出现剧烈振动[60]。由于伺服轴中反向间隙处于系统中间位置，因此，反向间

隙逆不能用于补偿伺服轴中的反向间隙。 

Lagerberg研究了汽车传动链中反向间隙的估计与控制方法以缓解反向间

隙引起的冲击，从而提高汽车的舒适性[61-63]。1998年，香港科技大学的Woo采
用自适应的模糊逻辑算法来加速伺服轴中反向间隙的啮合过程，从而缩短反向

间隙引起的滞后时间[64]。类似地，还有许多学者采用神经网络，模糊逻辑，自

适应等智能控制方法来补偿反向间隙[65-74]。文献[50,51]研究了半闭环伺服机床

中反向间隙的补偿方法以消除反向间隙引起的定位误差。 
综上所述，瞬态反向间隙误差是全闭环伺服机床中一种主要的轮廓误差，

虽然已经有大量的学者针对不同的应用对象建立了不同的反向间隙补偿方法，

但是，针对全闭环数控机床中瞬态反向间隙误差的产生机理及补偿方法的研究

尚不深入。对于全闭环伺服机床，瞬态反向间隙误差补偿方法一方面需要保证

伺服轴系统的稳定性，另一方面还要减小反向间隙所引起的瞬态反向间隙误差。

鉴于此，有必要专门研究反向间隙对全闭环伺服系统在精度与稳定性两个方面

的影响，并在此基础上建立实用有效的全闭环伺服机床反向间隙补偿器。因此，

如何在全闭环数控机床中瞬态反向间隙误差的产生机理研究成果的基础上，并

借鉴已有的关于反向间隙补偿的经验与成果，建立高效、快速和易于实现的全

闭环伺服机床的反向间隙的补偿策略将是本文的研究重点。 

1.2.5 位置控制通讯延时补偿技术研究现状 

数控机床系统的结构框图如图 1-9 所示，通常将位置环控制放在数控装置

中执行，而伺服驱动器主要执行速度环和电流环控制。NC 通过总线通讯与各

伺服轴进行数据交互，各轴伺服驱动器通过总线通讯将位置反馈信号传送给

NC，NC 通过总线通讯将转速指令信号发送给各轴伺服驱动器，由此完成位置、

转速和电流的三闭环控制。由此可见，总线通讯的存在不可避免的会在位置环

控制环路中引入时间延时环节。通讯延时的存在使得位置环增益裕度大大降低，

也从根本上限制了数控机床“高速高精”的可能性。 



第 1 章 绪  论 

 - 15 - 

加
工
程
序

输入
输出
装置

数控
装置

(NC)

辅助控制装置

伺服驱动

机
床
本
体

电流及位置
检测装置数控系统

总线通讯

 
图 1-9 数控机床系统结构图 

Fig. 1-9 Structure diagram of CNC machine tools 

1.2.5.1 含延时系统分析 
目前针对含延迟系统稳定性分析的研究很多，大体可以分为两大类，时域

分析法和特征根分析法，具体如：离散化 Lyapunov 泛函法、根轨迹法、代数法

和特征根聚类法等[75-85]。 
离散化 Lyapunov 泛函法是基于泛函提出的，该方法受制于求解难度大的缺

点，适用范围较小[78-80]。根轨迹法通常指在采用无零点逼近策略对系统延时项

进行等效的基础上，利用等效后的系统根轨迹分析系统稳定性的方法[82]。代数

法也称为代数分析法，该方法通过利用矩阵特性分析含延时环节的系统特征方

程，利用代数方法计算系统非负特征根的区域，并以此判断系统的稳定性[83]。

特征根聚类法是一种新方法，该方法通过将已有的稳定性判别方法与数学仿真

运算软件相结合，能够直观反映系统稳定特性，适合于分析含有多种延时环节

的系统分析[84,85]。 
通过以上分析，同时结合数控系统中延时环节的特性，可以将数控系统延

时环节分析方法分为两种：以矩阵或多项式对系统进行稳定性分析时，采用代

数分析法；以传递函数对系统进行稳定性分析时，采用频率分析法。相比于基

于矩阵的代数分析法，基于传递函数的频率分析法更加直观易懂，同时也更适

用于实际工程分析[86]。 
但值得注意的是，为了更好地利用频率分析法分析延时环节对系统的影响，

首先需要对延时项进行有理化近似，以解决延时环节的引入使得特征方程成为

超越方程而无法解析的问题。目前，常用有理化近似方法包括 Pade 变换近似、

贝塞尔函数近似、Lagrange 近似和一阶惯性环节近似等[87]。其中，Pade 变化近

似方法的近似准确性与所取 Pade 近似函数阶次有关，阶次越高，近似效果越好，

但会带来计算量增大的问题[88]。因此，在实际应用中，延时环节的近似需要根

据实际系统特性进行选择，例如，文献[89]在解决逆变器系统数字控制延时时，

考虑到延时项仅在功率器件开关频率较低时产生影响，采用 Pade 一阶近似便可
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以获得较为吻合的近似效果。 
1.2.5.2 延时补偿策略 

延时环节普遍存在于实际控制系统中，如传感器采样延时、数字控制器算

法执行延时、数字系统信号传输延时等，是导致系统控制特性降低的主要因素

之一[90, 91]。 
降低延时环节对控制系统性能影响的方法可以分为硬件方法和软件方法。

硬件方法是指通过优化系统硬件设计来降低延时环节，如采用较高传输频率的

总线通讯、采样延时较小的传感器、性能较好的主控芯片等。在数控机床领域，

文献[92]提出了一种驱动一体技术来降低数控系统和伺服驱动器之间的通讯延

时，该技术有效的利用了多合一芯片的优势，利用片上数据共享取代了常规的

总线通讯，能够最大程度的降低通讯延时对控制性能的影响。软件方法是指在

系统硬件条件不变的情况下，采用算法降低通讯延时对控制系统性能影响的方

法[93-95]。根据算法设计方法的不同，可以将软件方法分为模型法和非模型。 
在模型法中，最为常用的方法为 Smith 预估器法，该方法在已知系统模型

的基础上对含延时系统响应进行预估，将预估后得到的延时导致的系统误差项

补偿到控制器输出中，以此实现延时环节的补偿。从该方法的原理可以看出，

Smith 补偿法对延时项的补偿效果很大程度的受模型准确性的影响，当预估模

型与实际系统匹配时，延时环节能够得到很好地补偿。但当系统模型存在误差

时，补偿效果会明显恶化[96, 97]。 
为了解决 Smith 预估器法存在系统参数鲁棒性较差的问题，很多学者提出

了优化方案。文献[98]提出了改进方法解决了 Smith 预估器法抗扰性差的问题，

但没有解决参数鲁棒性差的问题。文献[99]提出了在 Smith 预估器的主反馈回

路中串联一阶低通器环节的方法，用来解决参数扰动时补偿稳定性问题。文献

[100]通过增加在线估算延时时间环节解决了延时时间不确定对 Smith 预估器的

影响。文献[101]通过引入扰动补偿方法提高了 Smith 预估器抗扰性问题，能够

实现系统输入响应和扰动响应的解耦，但该方法同时存在参数设置复杂的问题。

在 Smith 预估器法的基础上，文献[102-104]针对双摇摆系统提出了一种基于扰

动观测器的延时补偿方法，该方法通过将延时环节导致的系统响应误差等效于

系统扰动环节，通过设计扰动观测器实现延时环节的补偿。 
无模型法主要有线性预测法、模糊控制、神经网络控制、专家控制等[105-113]。

尽管这类方法能够实现算法鲁棒性和补偿性能的兼顾，但缺点也十分明显，例

如模糊控制不适用于高精度控制场合；神经网络控制需要较长的时间去训练；

专家控制过度依赖于经验知识，缺乏自学习、自适应能力，因此很难应用到工

业伺服系统中，仅在理论层面获得一定研究成果。 
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综上所述，高档数控机床高速高精的加工需求对位置增益裕度提出了极高

的要求，然而主流的数控系统通常采用数控装置串联伺服驱动器的架构，二者

间的总线数据交互不可避免的存在通讯延时，极大地降低了位置环控制稳定性。

因此，为了避免由通讯延时引起的超调及控制精度降低的问题，本文对全闭环

数控系统时延问题进行深入分析，研究适用性强及简易性高的延时补偿方法。 

1.3 本文主要研究内容 

针对国家科技重大专项对数控机床伺服驱动系统的需求，本文对全闭环位

置控制振荡、伺服转速估算误差、瞬态反向间隙误差、位置环通讯延时等问题

进行深入的研究，将全闭环数控机床加工误差补偿方法有机融合到伺服驱动控

制技术当中，实现数控系统与伺服驱动技术的相互融合。本论文关于全闭环伺

服驱动系统位置控制误差补偿技术研究路线图如图 1-10 所示。 

 
图 1-10 伺服驱动系统关键技术研究路线图 

Fig. 1-10 Research roadmap of key technologies of servo drive system 

具体研究内容如下： 
（1）全闭环伺服驱动系统建模与双位置反馈控制  由于全闭环位置控制系

统位置控制环路中存在弹性环节，在相同位置环增益下，相比于半闭环位置控

制更容易引发位置振荡问题，影响位置控制的稳定性。针对这一问题，建立全

闭环位置控制系统数学模型，推导全闭环位置控制传递函数的解析表达式。在
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此基础上，对比全闭环和半闭环控制在位置控制精度上的差别，并采用频率分

析法分析全闭环控制相比于半闭环环控制易引发位置振荡的原因；针对半闭环

控制的高增益裕度和全闭环控制的高控制精度的特征，将电机轴端位置引入全

闭环位置控制中，提出基于双位置反馈的全闭环位置控制方法；为提高双位置

反馈控制的适用性和简易性，在反馈回路中引入滤波器构建可选频率反馈控制

方法，解决不同伺服驱动系统谐振频率不同的问题，达到在不影响位置环增益

裕度的情况下抑制全闭环振荡的效果。 
（2）全闭环伺服驱动系统电机转速转角估计误差消除方法  为了消除转

速、转矩内环对位置环控制的影响，实现高性能位置控制，本文针对转速估算

误差会引入转速波动问题，提出一种可有效从位置反馈信号中准确估算转速、

转角信息的方法。首先，分析两种典型的转速转角估算方法在实际数字控制系

统中存在问题，然后，在此基础上，结合动力学方程，采用基于最小二乘法的

多项式拟合方法用于转角位置信号重构，考虑转速过零引起转角估算误差增大

的问题，提出一种转速过零时估算位置线性校正方法；同时，分析位置传感器

反馈信号形式，设计基于多采用理论的转速观测器用于转速信号估计，考虑到

观测器参数设计的复杂性，设计离散化线性降阶观测器，推导出合理的观测器

参数设计方法。该方法能够实现转速及转角信号的平滑估计，为伺服内环高品

质控制性能提供保证。 
（3）瞬态反向间隙误差产生机理分析及补偿策略  瞬态反向间隙误差是全

闭环数控机床中一种典型的轮廓误差。为了揭示瞬态反向间隙误差的产生机

理，本文首先建立全闭环伺服轴的理论模型，在此基础上，研究瞬态反向间隙

误差的产生机制，误差形式，以及误差幅值。然后，通过转速指令补偿方式，

将补偿信号的幅值和持续时间与反向间隙宽度相结合，分析该方法存在的问

题。最后，通过结合伺服驱动控制各环路有效信息，提出一种基于转矩前馈的

自适应反向间隙误差补偿方法，该方法不需要预先测量反向间隙值，且补偿信

号由算法自动生成，方法简单有效，能够避免过补偿或欠补偿的现象发生。 
（4）基于扰动观测器的全闭环位置控制通讯延时补偿方法  高档数控机

床高速高精的加工需求对位置增益裕度提出了极高的要求，但由于总线通讯延

时的存在，大大地降低了位置环的增益裕度。因此，为了避免伺服驱动系统高

速进给时产生超调及控制精度降低的问题，本文针对全闭环数控系统时延问题

进行深入研究。首先，建立含通讯延时的全闭环伺服驱动系统模型，分析讯延

时对系统稳定性的影响。然后，分析常规延时补偿方法 Smith 预估器在应用中

存在的模型失配问题，在此基础上，总结全闭环伺服系统中模型误差来源。最

后，结合系统扰动原理，将延时环节等效为系统扰动，设计基于扰动观测器的
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通讯扰动观测器补偿方法，从而弱化模型参数对延时补偿的影响，提高延时补

偿方法的适用性和简易性。 
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第 2 章 全闭环伺服驱动系统建模与双位置反馈控制 

2.1 引言 

数控机床进给系统主体由三部分构成：数控装置部分、伺服驱动部分和机

械结构部分。数控装置部分进行轨迹规划和位置环的运算；伺服驱动部分负责

电流环和速度环的运算；机械结构部分负责完成进给运动。传统的进给系统位

置环控制通常采用电机的码盘位置进行闭环，称为半闭环控制。而实际的机械

传动系统中存在丝杠螺距误差、间隙、弹性环节、丝杠热膨胀等大量不确定因

素，导致实际的末端位置与电机码盘的等效位置产生差异，直接影响工件的加

工精度。为了追求高精度控制，在末端加入位置传感器，将负载位置进行闭环，

直接控制负载位置，称之为全闭环控制。全闭环控制可以达到更高的定位精度，

但控制环路中包含了大量机械非线性环节，控制难度加大，相比于半闭环控制

而言容易产生振荡现象。 
本章首先从机械传动部分和电气控制部分考虑，对全闭环伺服驱动系统结

构进行介绍，并建立全闭环伺服控制系统模型；在此基础上，对全闭环位置控

制振荡机理进行分析，提出一种基于电机位置和光栅位置的双位置反馈的位置

控制策略来抑制全闭环振荡现象，能够实现高精度和高动态响应的兼顾。最后，

为解决不同伺服驱动系统谐振频率不同的问题，在反馈回路中引入滤波器构建

可选频率反馈控制方法，提高双位置反馈控制的适用性和简易性。 

2.2 全闭环伺服驱动系统理论建模 

2.2.1 全闭环伺服驱动系统结构 

为了研究全闭环伺服机床中位置控制误差的产生机理，首先需要建立全闭

环伺服驱动系统的理论模型。图 2-1 (a)中所示的是广州数控复合加工中心镗床

的 X 轴结构示意图，按照从左到右的顺序，伺服电机轴与滚珠丝杠之间通过联

轴器进行耦合（部分加工机床为了增大伺服扭矩，在电机轴与滚珠丝杠之间还

包含齿轮减速箱），螺母与丝杠通过滚珠进行传动，导轨与螺母对工作台起到支

撑和固定位置的作用。实际运行时，伺服驱动器输出交变的电信号给伺服电机，

电机轴开始旋转；电机轴通过联轴器带动丝杠旋转；当丝杠相对螺母旋转时，

丝杠的旋转面通过滚珠推动螺母轴向移动，实现旋转至直线运动的转化。 
图 2-1 (b)是伺服轴的简化示意图，其中，传动链被简化为减速比 ka、等效
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刚度 ks、以及幅值为 b 的反向间隙的串联；ml 表示移动工作台质量，mm 代表电

机的等效质量，等效质量可以由电机的转动惯量换算得到，换算关系如式(2-1)。 

 22( )m mm J
l
π

= ⋅  (2-1) 

式中， mJ 为伺服电机转动惯量，l 为丝杠导程，即螺距。 

 

(a) 伺服驱动系统的结构示意图 
(a) Schematic diagram of the servo axis 

 

(b) 伺服驱动系统的简化示意图 
(b) Simplified schematic of servo axis 

图 2-1 全闭环伺服驱动系统的控制结构 
Fig. 2-1 Cotrol structure of full-closed loop servo system 

可以发现，伺服轴控制系统由三个串联环路组成：位置环、速度环和电流

环。在位置环中，位置指令 xcmd 由数控系统的插补器产生，位置反馈为移动工

作台位置 xl，由安装于导轨的直线光栅尺直接测量得到。位置环采用比例增益

控制器，增益系数为 kp。 
在速度环中，速度指令 vcmd 等于位置跟随误差 e 与位置控制器增益系数 kp

的乘积：vcmd=kpe。速度环反馈为电机输出轴的瞬时转速 mx ，由电机编码器信

号差分得到。速度环一般采用 PI 控制 vi vpk s k+ ，其中，kvp 和 kvi 分别表示速度

环 PI 控制器的比例环节和积分环节增益系数。 
在伺服电机环路控制中，内环带宽通常为相邻外环带宽的 5-10 倍，因此相

比于位置环及速度环，电流环通常可以等效为一阶惯性环节。考虑到本章内容
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主要对位置环控制误差进行分析，因此建立伺服轴的理论模型时，将电流环等

效为单位 1。此时，伺服电机产生的驱动力可近似表示为 Fm=kmicmd，其中 km

为电机力矩常数。 
可以看到，在图 2-1(a)所示的伺服轴中，工作台移动由直线光栅尺直接测

量得到，我们将这样的伺服轴称作全闭环伺服轴；全闭环伺服轴组成的数控机

床称作全闭环伺服机床。如果伺服轴的工作台位移由电机编码器间接测量得到，

则这样的伺服轴称作半闭环伺服轴。 

2.2.2 全闭环伺服驱动系统建模 

为了更好地开展研究，本节首先对伺服轴机械传动系统进行建模。通常的，

在实际的伺服轴传动系统中，电机转子和电机轴承是牢固连接的，它们可以被

认为是单惯量系统。同样，滚动螺母和移动工作台也是牢固连接。因此通过对

电机、联轴器、滚珠丝杠、工作台的建模，可以得到如图 2-2 (a)所示的等效多

惯量模型，其中视联轴器、丝杠、滚珠为具有阻尼的弹性连接[29]。由于丝杠的

刚度较大，且转动惯量相比于负载惯量要小很多，且滚珠形变量较小，负载牢

牢地固定在工作台上，对整个机械传动系统来说，影响最大的就是联轴器所引

入的弹性问题。故多惯量模型可以简化为图 2-2 (b)中所示的双惯量模型。 

 
(a) 多惯量等效模型 

(a) Multi-inertia equivalent model 

 
(b) 双惯量等效模型 

(b) Dual-inertia equivalent model 
图 2-2 机械传动系统等效模型 

Fig. 2-2 Equivalent model of mechanical transmission system 

通过上述的机械传动系统模型，从电机驱动侧分析，机械系统的运动过程

可以理解为：电磁转矩 eT ，通过传动轴带动滚珠丝杠运动，电机与丝杠之间形
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成转角差，产生轴距 sT ，轴矩和电磁转距二者力的方向相反，合成后驱动电机

以 mω 的速度旋转，电机速度的积分即为转过的角度 mθ 。对于负载来说，轴距 sT

为驱动力矩，负载转矩 LT 为阻碍力矩，二者合成后驱动负载以 lω 的速度旋转，

负载速度的积分即为转过的角度 lθ 。 

根据图 2-2 (b)建立时域下的微分方程组，如式(2-2)所示。 

 ( ) ( )

m m e s

l l l s l l

s s m l s m l

m m

l l

J T T

J T C T

T K C

ω

ω θ

θ θ θ θ

ω θ
ω θ

= −


= − −


= − + −


=
 =







 





 (2-2) 

式中， m lJ J、 ——电机惯量(kg⋅m2)和负载惯量(kg⋅m2)； 

s sK C、 ——轴刚度系数(N⋅m/rad)和阻尼系数(N⋅m/rad)； 

m lθ θ、 ——电机转过的角度(rad)和负载转过的角度(rad)； 

对上式两侧做拉式变换，得到频域下的方程组如 

 ( )

2
e s

2
s L

s s ( )

m m

l l

m l s m l

m m

l l

J s T T
J s T T
T K C s s

s
s

θ
θ

θ θ θ θ
ω θ
ω θ

 = −
 = −

= − + −
 =
 =

 (2-3) 

结合式(2-2)，可以构建双惯量系统结构框图如图 2-3 所示。 

 
图 2-3 双惯量弹性系统结构框图 

Fig. 2-3 Structural block diagram of two-inertia elastic system 

由于实际中常用的传动机构粘滞摩擦系数较小，阻尼效应较弱，因此本文

在分析全闭环位置控制系统特性时对阻尼系数进行忽略（Cs=0）。由式(2-3)推
导出电机转速与电磁转矩的传递函数 G1，负载转速与电磁转矩的传递函数 G2
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及负载转速与电机转速的传递函数 G3，分别如式(2-4)至式(2-6)所示。 

 ( ) ( )
2

s
1 3

e s

m l

m l m l

J s KG s
T J J s s J J K
ω +

= =
+ +

 (2-4) 

 ( ) ( )
s

2 3
e s

l

m l m l

KG s
T J J s s J J K
ω

= =
+ +

 (2-5) 

 ( ) s
3 2

s

l

m l

KG s
J s K

ω
ω

= =
+

 (2-6) 

由式(2-5)和式(2-6)所示的传递函数可以分别计算得到一对共轭极点，这两

对共轭极点所对应的频率值分别为自然谐振频率 NTFω 和抗谐振频率 ARFω ，具体

可以由式(2-7)至(2-10)表示[29]。 

 s
ARF   rad/s

l

K
J

ω =  (2-7) 

 s
NTF   rad/s( )m l

m l

J J K
J J

ω +
=  (2-8) 

 s
ARF  1

2π
 Hz

l

Kf
J

=  (2-9) 

 NTF s   Hz1 1 1
2π m l

f K
J J

 
= + 

 
 (2-10) 

基于以上分析得到双惯量弹性全闭环位置控制系统模型如图 2-4 所示。图

中，xm和 xl分别表示电机轴端转动所对应的位移量和直线末端工作台的位移量，

其中，xm 是由轴端编码器角度信号计算而来。 

 
图 2-4 全闭环系统等效框图 

Fig. 2-4 Equivalent model of full-closed loop system 

从图 2-4 中可以看出，全闭环控制结构综合了速度环的高响应性能和位置
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环的精准定位能力。但与半闭环控制相比，由于位置环控制环路包含双惯量系

统，因为控制难度增大，在相同控制刚度下更容易产生振荡。 

2.3 全闭环位置控制振荡机理分析 

在数控机床进给系统中，由于工作台负载质量较大，在进行工件加工时的

快速加减速运动中，机械传动系统会发生不同程度的弹性变形。同时，由于在

全闭环控制中，整个机械传动系统是包含在位置环环路内。因此，在相同位置

环增益下，全闭环控制性能会出现不如半闭环控制的情况，甚至会出现位置环

振荡现象。本节将结合双惯量弹性模型对这种全闭环振荡机理进行分析。为了

简化理论分析，控制结构框图中所使用的位置变量均转换为角度变量形式，由

此可得基于双惯量的半闭环/全闭环位置控制系统模型如图 2-5 所示。 

 
图 2-5 半闭环/全闭环位置控制结构框图 

Fig. 2-5 Block diagram of semi-closed/full-closed loop position control 

由图 2-5，可以得出半闭环控制的闭环传递函数如式(2-11)所示。 

 
( )

( )

1 0
5 4 3 2

5 4 3 2 1 0
3 2

3 2 1 0
5 4 3 2

5 4 3 2 1 0

l ref

L

b s bs
a s a s a s a s a s a

c s c s c s c T s
a s a s a s a s a s a

θ θ+
=

+ + + + +

+ + +
−

+ + + + +

 (2-11) 

其中， 5 4 3, , ,m l l m vp l m vi l m vp p l s m sa J J a J k k a J k k J k k k J k J k= = = + + +  

2 1 0, , ,l m vi p m s vp m s vi m s vp p m s vi pa J k k k k k k a k k k k k k k a k k k k= + = + =  

1 0

3 2 1 0

, ,
, , ,

m s vp p m s vi p

m m vp m vi m vp p m vi p

b k k k k b k k k k
c J c k k c k k k k k c k k k
= =

= = = + =
 

由图 2-5，可以得出全闭环控制的闭环传递函数如式(2-12)所示。 

10004587
铅笔

10004587
铅笔

10004587
铅笔
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( )

( )

3 2
5 4 3 2

11 10 9 8 7 6
3 2

6 5 4
5 4 3 2

11 10 9 8 7 6

l ref

l

b s bs
a s a s a s a s a s a

c s c s c s T s
a s a s a s a s a s a

θ θ+
=

+ + + + +

+ +
−

+ + + + +

 (2-12) 

其中， ( )11 10 9, , ,m l l m vp l m vi m l sa J J a J k k a J k k J J k= = = + +  

8 7 6

3 2 6

5 4

, , ,
, , ,

,

m s vp m s vi m s vp p m s vi p

m s vp p m vi p s m

m vp m vi s

a k k k a k k k k k k k a k k k k
b k k k k b k k k k c J
c k k c k k k

= = + =

= = =

= = +

 

由终值定理计算半闭环和全闭环控制在单位阶跃扰动下的稳态误差终值，

分别如下所示。 

0
3 2

3 2 1 0
5 4 3 20

5 4 3 2 1 0

lim (t) lim (s)

1 1   lim ( )

semi semi semit s

s
s

e e sE

c s c s c s cs
s a s a s a s a s a s a k

→∞ →

→

= =

+ + +
= ⋅ − = −

+ + + + +

 

0
3 2

6 5 4
5 4 3 20

11 10 9 8 7 6

lim (t) lim (s)

1lim ( ) 0

full full fullt s

s

e e sE

c s c s c ss
s a s a s a s a s a s a

→∞ →

→

= =

+ +
= ⋅ − =

+ + + + +

 

由单位阶跃扰动下半闭环控制与全闭环控制的稳态误差终值可以看出，半

闭环控制下的末端位置会存在稳态误差，且该误差值与滚轴丝杠轴刚度系数成

反比；而全闭环控制下的末端位置不存在稳态误差，能够实现末端位置的零误

差控制。 
为了进一步研究半闭环控制与全闭环控制在位置控制响应上的区别，由式

(2-11)和(2-12)可以推导得到两种控制模式下的开环传递函数如式(2-13)和(2-14)
所示。 

 
( )

( )

3 2

_ 5 4 3

2

p l m vp l m vi m s vp m s vi
semi open

m l l m vp l m vi m l s

m s vp m s vi

k J k k s J k k s k k k s k k k
G

J J s J k k s J k k J J k s

k k k s k k k s

+ + +
=
 + + + +   
 
+ +  

 (2-13) 

 
( )

( )_ 5 4 3

2

p m s vp m s vi
closed open

m l l m vp l m vi m l s

m s vp m s vi

k k k k s k k k
G

J J s J k k s J k k J J k s

k k k s k k k s

+
=
 + + + +   
 
+ +  

 (2-14) 

为了方便仿真和理论分析，这里将实际系统参数代入推导式中进行分析，

实验中机床的主要系统参数如表 2-1 所示。 
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表 2-1 进给系统主要参数 
Table 2-1 Main parameters of feed system 

参数名称 参数值 

电机转动惯量 Jm 2.89×10-3 kg∙m2 

负载转动惯量 Jl 8.67×10-3kg ∙m2 

轴刚度 Ks 500 N∙m/rad 

速度环增益 kvp 74 N∙m∙s/rad 

速度环积分 kvi 100 s-1 

将表 2-1 所示的系统参数代入式(2-9)和式(2-10)中，得到该伺服驱动系统抗

谐振频率和自然谐振频率的理论值分别为： 

s
ARF   =38.2H1 z

2π l

Kf
J

=  

NTF s  1 1  =76.4Hz1
2π m l

f K
J J

 
= + 

 
 

由表 2-1 所示伺服驱动系统参数，可以绘制电机转速与电磁转矩的 Bode
图如图 2-6 所示。 

 
图 2-6 电机转速与电磁转矩传函伯德图 

Fig. 2-6 Bode diagram of motor speed and electromagnetic torque 

由上述计算可以看出，抗谐振频率和自然谐振频率的理论计算值与 Bode
图中得到的两个频率值相吻合。为了进一步分析这两个频率值对全闭环控制和

半闭环控制性能的影响，分别绘制两种控制模式下的系统开环 Bode 图如图 2-7
和图 2-8 所示。 

由图 2-7 所示的半闭环控制时系统开环 Bode 图可以看出，在抗谐振频率点

左侧，幅频特性会发生突变，并且该幅频特性突变呈现下凹态势。由图 2-8 所
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示的全闭环控制的系统开环 Bode 图可以看出，在抗谐振频率点附近，幅频特

性突变呈凸起态势。对比两种控制模式下抗谐振频率附近的幅频特性可以看出，

高位置环增益会导致全闭环控制在抗谐振频率附近幅值增益的突增。因此，在

实际应用中，为了避免系统产生超调和振荡，全闭环控制的增益裕度要明显小

于半闭环控制的增益裕度。 

 
图 2-7 半闭环控制开环伯德图 

Fig. 2-7 Open loop Bode diagram of semi-closed loop control 

 
图 2-8 全闭环控制开环伯德图 

Fig. 2-8 Open loop Bode diagram of full-closed loop control 

为了更好的说明全闭环在高增益时相比于半闭环控制更容易激发振荡现象

以及验证理论分析的准确性，在图 2-1 及表 2-1 的基础上搭建全闭环位置控制

仿真模型。在位置指令信号为三角波的情况下更容易反应全闭环的振荡问题，

因此仿真在三角波位置指令下进行，其中指令信号幅值为 5mm，进给速度为

1000mm/min。 
图 2-9 为位置增益为 kp=750rad/s/mm 时的半闭环、全闭环控制的位置仿真

波形图，可以看到在这种增益下，半闭环和全闭环位置控制均能平稳运行，位

置跟踪误差基本重合。图 2-10 为位置环增益为 kp=1500rad/s/mm 时的半闭环、
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全闭环控制的位置仿真波形图，可以看出，半闭环控制能实现稳定的位置跟踪，

并且位置跟踪误差较低增益时要有所减小；全闭环位置控制则会出现逐渐发散

直至振荡的现象。对图 2-10 中全闭环控制时的位置跟踪误差进行 FFT 分析，

分析结果如图 2-11 所示。由图 2-11 可以看出在位置环高增益参数下，位置环

存在明显的低频振荡现象，振荡频率约为 38Hz，这与理论分析中双惯量谐振点

频率相吻合，符合理论分析。因此可以认为，在全闭环系统中，由于末端位置

反馈引发的高增益下控制系统的振荡问题，是由于双惯量弹性环节引起的。 

 
图 2-9 kp=750rad/s/mm 时半闭环/全闭环控制末端位置响应仿真波形对比 

Fig. 2-9 Comparison of simulation waveform of positioning performance using semi/full closed 
loop control when kp=750rad/s/mm 

 
图 2-10 kp=1500rad/s/mm 时半闭环/全闭环位置定位仿真波形对比 

Fig. 2-10 Comparison of simulation waveform of positioning performance using semi/full 
closed loop control when kp=1500rad/s/mm 
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图 2-11 全闭环控制跟踪误差 FFT 分析 

Fig. 2-11 FFT analysis of tracking error in full-closed loop control 

2.4 基于双位置反馈的全闭环位置控制振荡抑制方法 

由上节内容可以看出，虽然全闭环控制在末端位置控制精度上相比于半闭

环控制具有天然优势，但由于全闭环位置控制环路中包含有多种机械传动非线

性环节，在位置环控制器高增益参数下容易引发低频机械振荡问题。为了解决

该问题的同时保证末端位置的控制精度，本节提出一种基于电机位置和光栅位

置的双位置反馈的位置控制策略来抑制全闭环振荡现象，能够实现高精度和高

动态响应的兼顾，双位置反馈控制的系统控制框图如图 2-12 所示。 

 
图 2-12 双位置反馈控制框图 

Fig. 2-12 Block diagram of dual position feedback control 

相比于传统全闭环控制，双位置反馈控制没有对位置控制器进行变更，位

置环控制器为比例控制环节。双位置反馈控制的位置环闭环控制由电机轴端位

置反馈信号完成，同时，末端光栅位置信号与码盘位置信号作差，信号经低通

滤波器添加在位置指令信号中，用来补偿由传动系统非线性环节导致的末端静

态误差。在反馈通道中，将末端光栅位置信号与码盘位置信号作差后可以得到



第 2 章 全闭环伺服驱动系统建模与双位置反馈控制 

 - 31 - 

由传动环节非线性导致的位置误差量，该误差量中包含有大量谐波成分，若直

接引入位置反馈中，会引起末端位置控制的振荡问题。因此，为了在保证全闭

环位置控制稳定的同时兼顾末端位置的控制精度，将误差量经过低通滤波器，

得到误差量中的稳态成分，并补偿到反馈信号中，实现高增益裕度和高精度的

兼顾。位置环控制器输入可以由式(2-15)表示，式中 e 为位置环控制器输入信号，

τ 为低通滤波器时间常数，△θ 为末端位置信号与电机位置信号误差量中的稳态

成分。 

 ( )
1

m l
m me

s
θ θθ θ θ

τ
−

= −∆ = −
+

 (2-15) 

结合式(2-15)，可以得到双位置反馈控制的闭环传递函数如式(2-16)所示，

式中 1/ (1 )Q sτ= + 。 

 
( )

( )

5 4
5 4 3 2

17 16 15 14 13 12
3 2

10 9 8 7
5 4 3 2

17 16 15 14 13 12

l ref

l

b s bs
a s a s a s a s a s a

c s c s c s c T s
a s a s a s a s a s a

θ θ+
=

+ + + + +

+ + +
−

+ + + + +

 (2-16) 

式中， ( )17 16 15, , 1 ( ) ,m l l m vp l m vi l m vp p m l sa J J a J k k a J k k J k k k Q J J k= = = + − + +  

( )14 13 121 , , ,l m vi p m s vp m s vi m s vp p m s vi pa J k k k Q k k k a k k k k k k k a k k k k= − + = + =  

5 4, ,m s vp p m s vi pb k k k k b k k k k= =  

( ) ( )10 9 8 7, , 1 , 1l m vp m vi m vp p s m vi pc J c k k c k k k k k Q k c k k k Q= = = + − + = −  

由终值定理计算双位置反馈控制在单位阶跃扰动下的稳态误差终值如式

(2-17)所示。 

 

0
3 2

10 9 8 7
5 4 3 20

17 16 15 14 13 12

0 0

lim (t) lim (s)

1   lim ( )

1 1   lim (1 )= lim ( ) 0
1
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sQ
k k s

τ
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→∞ →

→
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= =
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= ⋅ −

+ + + + +

= − − − =
+

 (2-17) 

由(2-17)可知，双位置反馈控制下的末端位置不存在稳态误差，能够实现

末端位置的零误差控制。 
为了进一步研究分析双位置反馈控制的响应特性，可以推导得到双位置反

馈模式下的开环传递函数如式(2-18)所示。 

 
( ) ( )( )

( )

3 2

5 4 3

2

1 1p l m vp l m vi m s vp m s vi
double

m l l m vp l m vi m l s

m s vp m s vi

k J k k Q s J k k Q s k k k s k k k
G

J J s J k k s J k k J J k s

k k k s k k k s

− + − + +
=

 + + + +   
 
+ +  

 (2-18) 
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为了方便对比双位置反馈控制中滤波时间常数对位置控制的影响，这里分

别取时间常数分别为 0.1s 和 0.01s。将系统参数及双位置反馈控制设定参数代

入系统传递函数可以绘制开环系统 Bode 图分别如图 2-13(a)、(b)所示，图 2-13(a)
为 τ=0.1s 时的系统 Bode 图，图 2-13(b)为 τ=0.01s 时的系统 Bode 图。 

 
(a) 时间常数 0.1s 

(a) Time constant 0.1s 

 
(b) 时间常数 0.01s 

(b) Time constant 0.01s 
图 2-13 不同滤波时间常数下 FSFC 开环伯德图 

Fig. 2-13 Open loop Bode diagram of FSFC under different filter time constants 

由图 2-13 可以看出，通过改变滤波时间常数可以改变抗谐振频率点附近系

统的幅频增益，为了方便，本文将此方法称为基于双位置反馈的可选频率反馈

控制（Frequency Selective Feedback Control, FSFC）。在工程应用中，通常不会

专门测量双惯量系统的抗谐振频率，此时，滤波时间常数可根据实际系统手动
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调节，一般情况下可以先将滤波时间常数调大，保证系统不再振荡后，逐渐将

时间常数调小，以获取更好地响应性能。受位置环带宽及机械传动系统参数的

影响，一般全闭环低频振动频率在几到几十赫兹不等，通常取低通滤波器滤波

频率为 10Hz~50Hz 可以满足抑制低频振荡及高频噪声，在此基础上根据实际情

况再进行微调，可以实现更好的动态响应。 
同样，在与图 2-10 相同仿真条件下，验证基于双位置反馈的全闭环位置控

制方法的性能。图 2-14 为位置环控制器增益 kp=1500rad/s/mm 时常规全闭环控

制和可选频率反馈控制的位置定位响应波形图，可选频率反馈控制中参数

τ=0.3，可以看到在高增益下，可选频率反馈控制不会引发系统振荡现象，增益

裕度较常规全闭环控制有明显改善，与理论分析相吻合。 

 
图 2-14 kp=1500rad/s/mm 时全闭环/可选频率反馈控制位置响应仿真波形对比 

Fig. 2-14 Comparison of simulation waveform of positioning performance using full closed 
loop control and FSFC when kp=1500rad/s/mm 

2.5 全闭环位置控制及振荡抑制方法实验验证 

实验平台如图 2-15 所示，机床型号为威达 850 立体加工中心，采用 GSK 
25iMb-H 系列数控系统，进给系统 X 轴和 Y 轴电机型号分别为广州数控公司生

产的 110SJT-M060D(A6)电机和 130SJT-M100B(A6)电机，末端位置传感器为高

精度光栅尺，进给系统主要参数见表 2-2。 
为了更好地验证本章理论分析的准确性以及所提方法的有效性，首先通过

Chirp 扫频法得到进给系统的频率响应特性，扫频结果如图 2-16 所示。由图 2-16
可以看出，进给系统伺服轴中存在多个机械谐振点，其中抗谐振频率点的频率

约为 36.02Hz。 
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伺服电机

工作台

丝杠

 
图 2-15 三轴加工中心 

Fig.2-15 Three-axis machining center 

表 2-2 三轴加工中心主要参数 
Table 2-2 Main parameters of the three-axis machining center 

参数名称 参数值 

丝杠导程 16mm 

光栅尺分辨率 50nm 

导轨类型 线轨 

工作台惯量 3*2.89×10-3kg ∙m2 

电机额定功率 3.9kW 

电机转动惯量 2.89×10-3 kg∙m2 

电机额定转矩 15N·m 

额定转速 2500r/min 
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图 2-16 Y 轴 Chirp 扫频结果 

Fig. 2-16 Y-axis Chirp sweep result 

2.5.1 全闭环位置控制定位精度实验验证 

相比于半闭环控制，全闭环控制由于引入末端（工作台）位置信号，能够
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实现伺服驱动系统机械末端对位置指令信号的跟踪，提高数控机床加工精度。

本节通过定位实验来对比半闭环控制、常规全闭环控制和可选频率反馈控制三

种位置控制方式的定位误差，如图 2-17 所示。 

2 2.5 3 3.5 4

位
置 4.3µm

电机位置

工作台位置

时间(s)

(1µm/div)

位置指令

1 1.5 2 2.5 3

位置指令

2.0µm
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工作台位置

位
置

(0.5µm/div)

 
 (a) 半闭环控制下定位距离 25mm  (b) 半闭环控制下定位距离 80mm 
 (a) Positioning distance under SCLC 25mm  (b) Positioning distance under SCLC 80mm 

1 1.5 2 2.5 3
时间（s）

工作台位置

电机位置

位
置

(0.5µm/div)

位置指令

2 2.5 3 3.5 4
时间（s）
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工作台位置

位
置

(1µm/div)

位置指令

 
 (c) 全闭环控制下定位距离 25mm  (d) 全闭环控制下定位距离 80mm 
 (c) Positioning distance under FCLC 25mm  (d) Positioning distance under FCLC 80mm 

1 1.5 2 2.5 3
时间(s)

位
置

工作台位置

电机位置

(0.2µm/div)
位置指令

2 2.
5 3 3.5 4

工作台位置

位
置

电机位置

(0.5µm/div
)

位置指令

时间(s)  
 (e) 可选频率反馈控制下定位距离 25mm  (f) 可选频率反馈控制下定位距离 80mm 
 (e) Positioning distance under FSFC 25mm  (f) Positioning distance under FSFC 80mm 

图 2-17 不同位置控制模式下的定位实验 
Fig. 2-17 Positioning experiment under different position control modes 

图 2-17 (a)、(b)为半闭环控制下的定位实验，图 2-17 (a)中，当定位距离为

25mm 时，工作台和位置指令相差 2µm，图 2-17 (b)中，当定位距离为 80mm 时，

工作台和位置指令相差 4.3µm。从两组实验波形可以看出，半闭环控制下，电
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机轴端位置可以很好的跟随位置指令信号，但由于机械传动非线性的存在，工

作台末端位置在定位点处存在稳态误差，并且该误差无法由半闭环控制所补偿。

此外，由于传动系统间隙、摩擦等非线性的不均衡分布，由于定位点不同，工

作台末端位置在定位点处存在稳态误差也会存在差异。因此对于需要高精度位

置的场合下，半闭环控制并不适用。图 2-17 (c)、(d)为常规全闭环控制下的定

位实验，图 2-17 (e)、(f)为可选频率反馈控制下的定位实验。可以很清楚地发现，

全闭环控制相比于半闭环控制，能够真正实现传动系统末端位置对指令信号的

跟踪。为了更好的说明三种控制方式的差别，将图 2-17 中定位误差数据整理为

表 2-3。 

表 2-3 不同位置控制模式下的定位误差 

Table 2-3 Positioning error in different position control modes 

定位距离 25mm 80mm 

半闭环定位误差(µm) 1.95~2.05 4.30~4.40 
全闭环定位误差(µm) -0.05~0.05 -0.05~0.05 

可选频率反馈控制定位误差(µm) -0.05~0.05 -0.2~-0.10 

通过以上实验可以看出，全闭环控制（常规全闭环控制和可选频率反馈控

制）相比于半闭环控制在末端位置控制精度上具有天然优势，末端定位精度较

高，实际定位误差可以控制在正负一个光栅脉冲。而半闭环控制由于机械传动

误差的存在，同时受机械传功误差分布的随机性，末端位置定位误差也呈现随

机性的特点，且半闭环定位误差几乎无法用算法进行补偿。 

2.5.2 全闭环振荡现象及抑制实验验证 

由 2.3 节的分析可知，全闭环控制能够实现高精度位置控制，但由于将双

惯量弹性系统包含在环路控制内，相比于半闭环控制，更容易引发位置环振荡

问题。本节实验的位置给定如图 2-18 所示，其进给速度为 1000mm/min，幅值

为 5mm。图 2-19 为不同位置环控制器增益（kp=750rad/s, kp=1500rad/s）下，半

闭环控制和全闭环控制的位置响应跟踪误差波形。 
从图 2-19(a)、(c)可以看出，当位置环控制器选用低增益参数时，半闭环控

制和常规全闭环控制的位置跟踪误差基本一致，位置跟踪误差幅值在

-0.2mm~0.2mm 之间。对比之下，从图 2-19 (b)、(d)可以看出，当位置环控制器

选用高增益参数时，半闭环控制和常规全闭环控制的位置跟踪误差相比于低增

益时有所降低，位置跟踪误差幅值在-0.15mm~0.15mm 之间。但与低增益时不

同，高增益情况下常规全闭环控制出现了明显的末端位置振荡问题。 
对图 2-19 中高增益下时两种控制的光栅尺位置信号的加速度值做 FFT 分
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析，可以得到如图 2-20 所示的分析结果。由图 2-20 可以看出，在位置环高增

益时，常规全闭环控制在频率点 32.74Hz 处存在明显的振荡问题，而半闭环在

该频率点处没有出现谐波成分。全闭环控制振荡频率点与伺服轴扫频中的抗谐

振频率点十分接近，同时考虑离散数字控制系统特性及扫频方式的影响，可以

认为全闭环控制所引起的振荡频率即为机械传动系统的抗谐振频率点。因此通

过实验可以验证 2.3 节中全闭环振荡机理分析的准确性。 
由以上实验可知，全闭环控制结构虽然具有高精度位置控制能力，但当采

用常规全闭环控制时，由于位置环增益提高后容易激发振荡问题，定位精度高

的优势的无法得到有效的发挥。 
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图 2-18 位置给定波形 

Fig. 2-18 Position reference waveform 
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 (a) 低增益时跟踪误差  (b) 高增益时跟踪误差 
 (a) Tracking error at low gain  (b) Tracking error at high gain 
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 (c) 低增益时跟踪误差局部图  (d) 高增益时跟踪误差局部图 
 (c) Magnified view at low gain  (d) Magnified view at high gain 

图 2-19 不同位置环增益下半闭环/全闭环位置控制响应波形 
Fig. 2-19 Experimental results of semi/full-closed loop position control under different position 

loop gains 
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图 2-20 半闭环/全闭环位置响应 FFT 分析 

Fig. 2-20 FFT analysis of position response under semi/full closed loop position control 

图 2-21 为可选频率反馈控制位置响应性能实验结果，位置指令信号如图

2-18 所示。实验中，可选频率反馈控制中滤波器时间常数选为 100ms，位置环

增益系数为 kp=1500rad/s。从实验波形可以发现，在同样的高位置环增益参数

下，可选频率反馈控制能够保证系统稳定，没有出现采用常规全闭环时的位置

振荡问题。 
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 (a) 高增益时跟踪误差  (b) 高增益时跟踪误差局部图 
 (a) Tracking error at high gain  (b) Magnified view at high gain 

图 2-21 可选频率反馈控制响应波形 
Fig. 2-21 Experimental results of selective frequency feedback control 
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图 2-22 三种位置环控制下位置响应 FFT 分析 

Fig. 2-22 FFT analysis of position response under three different position control methods 

对三种控制下的光栅尺位置信号的加速度值做 FFT 分析，如图 2-22，可以

看出，半闭环控制的 FFT 基本上和可选频率反馈控制的结果重合，表明可选频

率反馈控制在位置环高增益时能够避免引发谐振点的振荡。 
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为了验证算法的实用性，在进给速度 3000mm/min、指令幅值 8mm 条件下，

重复图 2-18 的位置指令图形，进行实验，实验结果如图 2-24 所示。从图中可

以看出，常规的全闭环控制呈现整体发散振荡，而半闭环控制和可选频率反馈

控制仍然运行稳定。三种控制的光栅位置的加速度做 FFT 分析，如图 2-24，常

规全闭环控制振荡频率为 32.98Hz，半闭环控制的 FFT 基本上和可选频率反馈

控制的结果重合。结合之前的分析，在加减速过程中，负载侧和电机侧的扭矩

形变引发全闭环振荡，而可选频率反馈控制中的低通滤波器将转角差振荡滤除，

从而提高系统增益裕度。 
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图 2-23 不同位置指令下的控制对比 
Fig.2-23 Control comparison under different position commands 
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图 2-24 不同位置指令下位置响应 FFT 分析 

Fig. 2-24 FFT analysis of position response with different position commands 

2.6 本章小结 

为了提高全闭环伺服驱动系统位置控制的稳定性，分析和解决全闭环位置

控制中存在的振荡问题，本章研究了一种基于双位置反馈的位置控制方法，使

得全闭环位置控制能够兼顾定位精度和振荡抑制。主要工作和研究结论如下： 
(1) 在构建全闭环伺服驱动系统模型的基础上，建立了全闭环及半闭环传

递函数，并推导了全闭环和半闭环控制在位置控制精度上的差别；基于频率分

析法，阐明了在相同位置环增益系数下全闭环控制相比于半闭环环控制易引发

位置振荡的原因； 
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(2) 提出了基于双位置反馈的全闭环位置控制方法，在不降低位置环增益

的前提下，解决了传统全闭环位置控制存在的振荡问题；通过在反馈回路中引

入滤波器，在双位置反馈控制的基础上，提出了可选频率反馈控制方法，解决

了不同伺服驱动系统振荡频率不同的问题。 
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第 3 章 全闭环伺服驱动系统电机转速转角估计误差

消除方法 

3.1 引言 

数控机床工件加工流程通常由粗加工和精加工组成，在粗加工中，机床进

给速度快能够提高工件加工效率，在精加工中，机床进给速度慢能够提高工件

表面加工质量。但在低速精加工时，数控机床存在的机械噪音或转速扰动等问

题会产生加工误差。速度环和电流环作为位置、速度和电流三闭环控制的内环，

是伺服驱动系统的核心环节，其品质的好坏直接决定了位置控制系统最终的性

能。其中为了调节转子速度和位置，一般需要在电机转子轴端安装具有较高精

度位置传感器，例如光电编码器和旋转变压器用于转速和位置闭环控制，位置

传感器的使用保证了电机的控制效果。在低转速时，不合适的速度估算方法会

引入转速噪声，在许多伺服系统中是造成机械噪音的主要原因。此外，位置传

感器的缺陷，如粗糙的分辨率和周期性误差，还会导致转矩扰动。 
本章对电机转速/转角估算方法进行深入研究，首先分析了两种传统转速/

转角估算方法在低转速情况下引发机械噪音或转矩扰动的原因。在此基础上，

提出了一种可有效从离散位置反馈信号中准确估算转速、转角信息的方法。首

先，结合动力学方程，建立基于多项式拟合的位置信号重构算法，并利用最小

二乘法求解多项式系数，解决算法执行效率的问题。同时，针对转速过零引起

的转角估算误差增大的问题，进行优化设计。然后，分析位置反馈信号在数字

控制器中的传递特性，建立基于多采样理论的转速观测器，提高转速估算的平

滑性。最后，实验以低分辨率开关霍尔位置传感器为例，验证算法在低分辨率/
低转速应用中的有效性。 

3.2 传统转速转角估计方法问题分析 

在电机控制中，最常用的轴端位置传感器是编码器和旋转变压器。其中，

编码器可以是基于光变换器的，也可以是基于磁变换器的，可以是旋转的，也

可以是直线的。位置传感器都以有限的分辨率给出位置信号，数字控制器以规

则的时间间隔对位置信号进行采样。基于编码器位置信号估计电机转速和转子

位置的方法有很多，从模型法到非模型法，从开环控制到闭环控制。 

本节在分析平均转速法和 Luenberger 观测器法设计原理基础上，详细论述
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了这两种方法在实际应用时可能存在的问题，为后续提出新的转速转角估算方

法提供理论支撑。 

3.2.1 平均转速法转速估计误差分析 

在数字控制系统中，位置信号采样时刻图如图 3-1 所示，数字控制器采样

周期为 Ts，在每个采样时刻，位置信号通过控制器采样模块更新位置信息。 

 
图 3-1 位置信号采样时刻图 

Fig. 3-1 Position signal sampling time chart 

平均转速法也被称为 1/T 插值法，通过计算某一时间间隔下位置的变化率

来代表当前时刻的估算转速，其计算公式为： 

 1( ) k k k
avg k

k s

t
t P n T
θ θ θω −∆ −

= =
∆ ⋅ ⋅

 (3-1) 

其中， t∆ 为相邻两个位置反馈信号之间的采样间隔时间， ( )ktθ 为 kt 时刻反馈的

位置信号，P 为电机极对数， avgω 为计算所得的电机平均转速。k 为位置信号序

列数，n 表示控制周期序列，采样时刻[k,n]定义为： 

 1
0

( ( )) [ , ]
k

a s
a

t T t nT k nθ
=

= + =∑  (3-2) 

由式(3-1)可以看出，在低速或编码器分辨率低时，相邻两个位置信号只能

得到一个恒定的估算转速。估算转速的准确性不仅仅和电机转动状态有关，也

与采样时间和位置信号间隔时间的比例有关。 
即使电机以恒定转速旋转时，由于采样时刻的不准确， t∆ 总会存在 sT± 的

误差，因此估算转速也总会存在误差，如图 3-2 所示，此时转速估算误差可以

由式(3-3)表示。 
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T Te
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⋅ −
 (3-3) 
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图 3-2 实际转速与平均转速法估算转速图 

Fig. 3-2 Actual rotational speed and calculated average rotational speed 

在低速或编码器分辨率低时，在一个采样周期内位置反馈脉冲会少于 1 个，

若此时用估算转速来估算电流环控制所需转子位置信号，如式(3-4)，那么转速

估算误差不仅仅会影响转速环的控制性能，还会对电流环带来影响。 

 1 1 1 1
1

1ˆ ( ) {( ) ( ) }avg k n k k k s k k k k
k k

t t n T t t
t t

θ θ θ θ θ+ − − − −
−

= − ⋅ + ⋅ + ⋅ − ⋅
−

 (3-4) 

其中， k n+ 表示当前时刻。 
由式(3-4)估算得到的转子位置信号会在位置采样时刻存在跳变，如图 3-3。 

 
图 3-3 由估算平均转速法的所得位置估算信号示意图 

Fig. 3-3 Schematic diagram of position estimation obtained by average speed method 

对式(3-1) 进行 Laplace 变换，可得 

 1ˆ ( ) ( ) ( ) ( )
s t

avg
es s V s s

s t

− ∆−
Ω = Ω = Ω

∆
 (3-5) 

其中 

 1( )
s teV s

s t

− ∆−
=

∆
 (3-6) 
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由平均转速法估算转速会带来分辨率噪声，噪声经由速度环、电流环控制

易产生电流尖峰，这也是许多伺服系统中存在噪声的主要原因。分辨率噪声可

以通过设置低通滤波器来消除。中值滤波器(medium average filter, MA filter)是
一种常用的数字滤波器，其计算公式为： 

 
1
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将式(3-7)应用于式(3-5)可得估算转速与实际转速之间的传递函数为： 
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由式(3-8)可得传递函数的幅频和相频特性为： 
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 (3-9) 

由式(3-9)可以绘制 Bode 图如图 3-4 所示。 
伯德图
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图 3-4 含滤波器的平均转速法的 bode 图 

Fig. 3-4 Bode diagram of average speed method with MA filter 
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由图 3-4 可知，包含 MA 滤波器的平均转速法的转速估算特性表现性低通

滤波特性，其幅值及相位衰减随着转速的提高而降低。 
综上所述，平均转速法及滤波器的使用会使估算转速相比于真实转速有较

大相位滞后，若使用该估算转速进行闭环控制，会极大的降低位置环带宽。一

般地，分辨率越低，需要设置滤波器的截止频率越低。因此，平均转速法与系

统控制带宽的关系可以理解为：1、有限的分辨率需要使用低通滤波器进行噪音

消除；2、低通滤波器的使用使得控制回路产生相位滞后；3、相位滞后使得系

统稳定裕度降低；4、较低的稳定裕度迫使控制器增益 Kvp 降低，即带宽的降低。 

3.2.2 龙伯格转速观测器稳定性分析 

观测器可以实现不可测量的状态变量的估计，在众多的观测器设计方法中，

基于 luenberger 的转速观测器凭借着优异的抗噪声干扰和动态跟踪性能而备受

关注。 
假设系统摩擦系数为零，观测器的状态方程可以表示为公式(3-10)，龙伯格

转速观测器控制框图如图 3-5 所示。为了准确的估算转速，观测器需要转动惯

量的估计值，而大多数伺服运动场合，转动惯量在电机运行环境确定后不会发

生较大变化，因此可以认为转动惯量的估计值时正确的。除此之外，转矩作为

前馈输入增加了观测器的跟踪性能，考虑到输出转矩测量困难，这里通过反馈

电流计算得到估计转矩来代替实际输出转矩[44]。 
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θ θ
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        
        = − + + −        
               



 (3-10) 

式中 hθ 为位置传感器反馈位置信号， θ̂ 为估计转子机械角度， Ĵ 为估计转动惯

量， ω̂为估计机械转速， L̂T 为负载转矩， eT 电磁转矩，y 为输出变量其值为

[ ]ˆ ˆ ˆ1 0 0y Cx x= = 。 

 
图 3-5 龙伯格转速观测器控制框图 

Fig. 3-5 Control block diagram of Luenberger speed observer 
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通过合理的配置观测器极点可以计算得到观测器矩阵 L=[l1 l2 l3]T 的取值，

在实际设计过程中闭环系统极点和观测器极点之间相差 2 到 10 倍。通常的，在

观测器测量噪声的水平较高时，矩阵 L 应该较小，以免放大测量噪声。 

通过观测器框图可以推导得到 ω̂和 hθ 以及 eT 之间的传递函数如下： 

 
3 2 2

1 2 3
3 2 3 2

1 2 3 1 2 3

ˆ ˆ
ˆ ˆ ˆ ˆ ˆ ˆ ˆh e

Jl s Jl s l s s T
Js Jl s Jl s l Js Jl s Jl s l

ω θ+ −
= +

+ + − + + −
 (3-11) 

从传递函数可以看出，观测器相当于一个带通滤波器，霍尔位置信号和转

矩是经过带通滤波器得到的估算转速。 
机械转速和机械角度以及转矩和转速的关系可以表示为： 

 
1

e

s
T Js

θ ω

ω

=

=
 (3-12) 

数字控制器位置采样信号与真实转子位置的关系可以表示为： 

 1 s t

h
e
s

θ θ
− ∆−

=  (3-13) 

结合式(3-11)及式(3-13)，式(3-10)所示的传递函数可以表示为： 

 
3 2

1 2 3

3 2
1 2 3

1ˆ ˆ( )
ˆ ˆ ˆ ˆ

s teJs Jl s Jl s l
s

Js Jl s Jl s l
ω ω

− ∆−
+ + −

=
+ + −

 (3-14) 

其中， t∆ 表示单个位置信号的持续时间。 
由式(3-14)可以得出估算转速误差为： 

 
3 2

1 2 3

3 2
1 2 3

1ˆ ˆ( )(1 )
ˆ ˆ ˆ

s teJs Jl s Jl s l
s

Js Jl s Jl s l
ω ω ω ω

− ∆−
∆ + + − −

∆ = − =
+ + −

 (3-15) 

其中， ˆJ J J∆ = −  
由式(3-15)可以看出，如果转动惯量估计值与实际值一致并且位置传感器反

馈信号的持续时间足够小，那么估算转速则会完全匹配实际转速。但在实际应

用中，尤其在低速或采用低分辨率位置传感器场合，反馈信号离散时间会出现

远大于观测器离散时间的问题。同时，转动惯量估计值也通常会存在一定的误

差，很难实现参数的完全匹配。 
从以上分析可以知道，在实际应用中，在低速或基于低分辨率位置传感器

位置信号输入的转速观测器无法保证全速度范围内有较好性能的主要原因就在

于数字控制系统中观测器的离散时间远小于位置反馈信号的离散时间。 
观测器在数字控制器中执行时序如图 3-6 所示，图中 Ts 为控制器中断时间，
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tA/D 为采样更新时间，tMC 为算法执行时间， t∆ 为 dsp 实际读取位置信号离散时

间，在 m0 中用下标 0,1,…,n 序列表示控制器周期，用 0,1,…,m 序列表示位置反

馈信号周期。以 m0 周期为例，在 m0 时刻控制器更新第 m 个位置反馈信号并赋

值给 hθ 作为 m0 时刻观测器角度信号的输入值
0( )m mθ ，并利用(m-1)n-1 周期内计算

得到的(m-1)n（即 m0）时刻转子角度估计值
0( )m̂ mθ 输入到观测器中计算得到 m1

时转子角度的估计值
1( )m̂ mθ 。值得注意的是 m0 到 mn 时刻观测器角度信号的输入

值是保持不变的，输入值与真实位置之间的误差直接影响着转速观测的准确性，

尤其是在低分辨率位置传感器电机系统中，误差信号类型随着转速变化而变化，

在低速时 t∆ 持续时间较长，为提高观测器估算准确性则需加强观测器中转矩前

馈相的作用，设计增益系数较大的观测器，但这样的参数设计不仅会导致转速

估算波动较大同时也会影响观测器的稳定性。 

 
图 3-6 传统转速观测器在数字控制器中的执行时序图 

Fig. 3-6 The execution timing diagram of the traditional speed observer in the digital controller 

3.3 基于多采样观测器及多项式拟合的转速转角估计策略 

由上节分析可知，不论是平均转速法还是 luenberger 观测器法估算转子位

置及转速，都无法实现电机的系统的全局性能，尤其是在低分辨率位置传感器

电机系统或电机低速运行区域中。为了解决这一难题，在基于上节分析的两种

传统方法的优缺点的基础上，提出一种将模型法与非模型法相结合的转速、转

角估算方法。具体来说，如图 3-7 所示，采用基于最小二乘的多项式拟合方法

实现转子位置的平滑估计，采用基于多采样理论的降阶观测器实现转子速度的

实时估计，同时针对转速正反转切换时零速过度导致的位置估算误差进行补偿。 
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图 3-7 所提转速转角估计器整体控制框图 

Fig. 3-7 Overall block diagram of the proposed speed and position estimation strategy 

3.3.1 基于多项式拟合的转角估计方法 

3.3.1.1 基于多项式拟合的位置信号重构算法 
若用连续函数 ( )tθ 表示转子实际位置， hθ 表示位置传感器反馈的位置信号。

那么可以由传感器反馈的位置信号序列{(t1, θh1), (t2, θh2), …(tk, θhk)} = {时间, 
角度}通过多项式拟合方法，构建多项式函数来逼近函数 ( )tθ 。考虑到电机的运

行状态主要受合成转矩（电磁转矩和负载转矩之和）及转动惯量的影响，而合

成转矩通常以时变的形式作用在电机上。当电机运行在较高转速时，相邻位置

信号的时间间隔较短，电机运行状态可以用恒加速运动来近似，但在中低速时，

由于位置信号区间时间间隔较长，常规的零阶、一阶方法的近似难以满足所需

的转角估算精确性要求。 
以高阶函数拟合已获取时间/位置信息并通过拟合函数来估算下一个位置

区间内的位置信息的方法可以提高估算的准确性，但同时也会增加算法的复杂

程度。同时，阶次太高也会导致如振荡、超调等的过拟合问题。因而，如何选

择适当的拟合数据及拟合函数阶次是非模型法数据拟合方法的关键。考虑到位

置信号的离散时间受电机的转速变化而变化，转速越低，位置信号的离散时间

越长的特点，通过二阶多项式拟合可以从位置信号中估算出具有高分辨率的位

置信号，拟合多项式可以表示为： 

 2( )f t a bt ctθ = + +  (3-16) 

式中， fθ 是拟合函数，a、b、c 是多项式系数。以霍尔位置传感器为例（一个
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电周期 6 组数据），采用 7 组数据({(tk-6+i, θh(k-6+i)}i=0,1,2,···,6)进行二阶多项式

拟合可以降低位置传感器安装误差对反馈信号的影响。由于用于拟合的数据数

量多于三个，因此对 7 组数据进行二阶多项拟合的解不唯一，因此采用最小二

乘（Least square, LS）的方法选取最优的拟合函数，最小二乘评价函数可以用

式(3-17)表示 

 

6 ( 6)

3 ( 3)

( ) 2

( )

( )minimize :

( )

f k h k

f k h k

f k h k

t

t

t

ε

θ θ

θ θε

θ θ

− −

− −

− 
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 −=
 
 
 − 





 (3-17) 

为了方便的求解，结合式(3-16)、(3-17)分别求 ε 分别关于 a、b、c 的偏导，

可得 
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∑

∑

∑

 (3-18) 

由式(3-18)可以求解最优多项式系数，利用求解的最优多项式系数构造多

项式并通过该多项式估算下一个位置区间内的位置信息，如图 3-8 所示。  

 
图 3-8 基于多项式拟合的转角估算方法示意图 

Fig. 3-8 Schematic diagram of position estimation method based on polynomial fitting 

为保证估计转角信息的平滑性，如在图 3-8 中，在位置估算区间 (tk, tk+1.)
内设置边界 (θh(k)+ Δθ)限制，具体可以表示为：  
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( ) ( )

( ) ( )

        

h k f h k

f h k f h k

f

if
if

otherwise

θ θ θ θ θ
θ θ θ θ θ θ

θ

 + ∆ ≥ + ∆
= −∆ ≤ −∆



 (3-19) 

3.3.1.2 滑动窗口模式多项式更新 
为了提高低速，特别是启动阶段的转角估算的准确性，这里采用滑动窗口

方式实现拟合数据及拟合多项式的滑动更新，即当采样得到新的位置信号，

({(tk-6+i, θh(k-6+i)}i=0,1,2,···,6)就立刻被更新，同时在新的拟合数据的基础上便可

以得到新的拟合多项式。 
考虑到低转速时每个位置区间持续时间较长，若拟合数据的数量与中高速

时相同，低速时拟合窗口较长，此时拟合多项式受离散误差影响严重，拟合结

果会偏离真实的位置信号。故而，在滑动窗口方式的基础上采用滞环环节实现

窗口宽度的选择。滑动窗口方式及滞环环节分别如图 3-10、图 3-11 所示。图中，

N 表示拟合窗口中拟合数据的数量。 
N = 1

N = 2

N = 3
...

θ = [θ (t0)]T

θ = [θ (t0) θ (t1)]T

θ = [θ (t0) θ (t1) θ (t2)]T

t0 t1 t2

t0 t1

...
tN-1

t0 tN-2 tN-1

θ = [θ (t0) θ (t1) … θ (tN-1)]T

θ = [θ (t0) θ (t1) … θ (tN-1)]T
N = 7

N = 7

..
.

 
图 3-9 拟合函数滑动窗口更新方式 

Fig. 3-9 Moving window method 

 
图 3-10 滑动窗口宽度选择滞环环节 

Fig. 3-10 The length setting of the fitting window 

3.3.1.3 转速过零时估算位置线性校正 
由电机机械运动方程（式(3-20)）可以看出，基于多项式拟合转角估计器在

大多数电机运行工况下都能得到较为好的估算结果。 
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2

2 total
d dJ T B
dt dt
θ θ
= +  (3-20) 

对式(3-20)解微分方程可得： 

 2
0 1 2

totalTc c t t
J

θ = + +  (3-21) 

式中， totalT 为电机轴端的合成转矩，c0、c1 为常数，可以通过已知的位置/时间

数据中求得，对比式(3-21)和式(3-16)可得： 

 0 1, ,
2
totalTc a c b c
J

= = =  (3-22) 

很显然，多项式拟合的两次项系数表征的是电机的转矩特性。通常地，电

机轴端的合成转矩在拟合窗口内是恒定的，因此式(3-16)能够很好的估算转角

位置信息。然而，在电机正方转切换时，电机轴端的电磁转矩会切换方向，甚

至在动态性高的伺服系统中，电磁转矩会已反向最大的方式呈现。此时，式(3-21)
和式(3-16)便不存在等效关系，若已知转矩在 t=0 时刻变为 *

totalT ，那么式(3-21)可

以更新为 

 
*

* * * 2
0 1

totalTc c t t
J

θ = + +  (3-23) 

对比式(3-21)和式(3-23)，以 t0 为起点通过相同的位置区间时， totalT 需要 t1

时间，而 *
totalT 需要 t2 时间，假设电机初始转向为正时， *

totalT 与 t2 的关系可以由

图 3-11 表示。 

 
图 3-11 *

totalT 与 t2 的关系图 

Fig. 3-11 Relationship of applied torque *
totalT  and time to travel 60 degrees 

值得注意的是，当 * 0totalT < 时，t2 有两个对应值，这意味着电机在反向转矩

的作用下实现了正反转切换的运动过程。在采用低分辨率位置传感器场合，如

果反向转矩较大，电机会在一个位置区间内完成正反转切换的过程，此时，若

继续采用拟合的多项式(3-24)进行转角估计，会产生较大的估计误差，影响电

机运行的稳定性。为了消除该误差，可以用式(3-23)进行代替，此时 *
totalT 可以由

转速环输出信号代替， *
1c 和 *

2c 可以由下式求解： 
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Tc c t t a bt ct
J

θ
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 (3-25) 

3.3.2 基于多采样观测器理论的转速估算方法 

基于多采样理论的降阶观测器的整体控制框图及其在数字控制器中的执行

时序图分别如图 3-12、图 3-13 所示，其中降阶观测器实现了位置信号来临时的

估算转角及估算转速的校正，保证了估算结果的准确性；以开环观测器为基础

的多采样频率观测器实现了每个位置区间内转角和转速的估计，相比对单采样

频率观测器方法观测结果具有更好的平滑性，转矩及转速闭环控制效果也更加

稳定。 

 
图 3-12 多采样频率降阶观测器整体控制框图 

Fig. 3-12 Block diagram of reduced-order multi-samping rate observer 

 
图 3-13 多采样频率降阶观测器在数字控制器中的执行时序图 

Fig. 3-13 Execution sequence chart of reduced-order multi-samping rate observer 
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3.3.2.1 转速观测器设计 
在传统转速观测器中，在低速或低分辨率位置传感器场合，位置信号的更

新频率总会低于控制器采样频率（T1 > Ts）。因此一个位置信号区间内，在数字

控制没有读取到新的位置脉冲时，观测器的输入保持为当前控制器所存储的采

样位置信息，最终会导致观测转速和角度的脉动。为了解决该问题，观测器的

控制周期应当设置为 T1，与位置信号的更新周期保持一致，这样不仅能保证观

测器按照配置的响应特性运行，而且避免了测量噪声对观测器本身的影响，实

现观测值对测量信号的跟踪。因此，以采样时间 T1 设计观测器（式(3-10)），其

系统离散状态方程可以表示如下 

 112

21 22 2
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111 1
1 1 1

2 2
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( 1) ( )
k k
k k
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式中，x = [θ ω TL]T 为状态变量，u = [Te]为电机电磁转矩，矩阵 O(C, A)为满秩

（det(O)=T1
3/J)），结合式(3-26)、式(3-10)，观测器可以整理为状态方程如下： 

 1 1 1ˆ ˆ ˆ[ 1] [ ] [ ] ( [ ] [ ])k k k k k+ = + + −x A x B u L y y  (3-28) 

式中，y[k]表示由位置传感器测量的实际位置信号， ˆ ˆ[ ] [ ]k k=y Cx 表示由观测器

得到的转子估算位置， [10 0]C =   和 L1 为增益矩阵。 

为了使观测器在每个控制周期 Ts 都能产生转速及角度估计值，这里采用多

采样理论对观测器(3-28)进行重新设计，即在每个位置传感器信号更新时刻 T1

采用观测器对观测误差进行校正，在每个控制器周期 Ts 采用系统模型对状态变

量进行预测，如图 3-14，此时观测器状态方程如下： 
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式(3-29)所示的全阶观测器可以实现所有的状态变量的观测，但是，在实际

应用中，由于转子位置在每个 T1 时刻都可以由位置传感器准确测量，因此在观

测器中并不需要被观测。采用降阶观测器可以在有效利用位置测量信号的基础

上实现电机转速的估计。由式(3-26)，降阶观测器的系统离散状态方程为： 

 
22 22 2ˆ ˆ[ 1] [ ] [ ]s sn n n+ = +x A x B u  (3-30) 

通过设计合适的反馈增益矩阵 Ks，观测器可以设计为： 

 
22 2 12 122 2 2 2ˆ ˆ ˆ[ 1] [ ] [ ] ( [ ] [ ])s s s s sn n n n n+ = + + −x A x B u K A x A x  (3-31) 

由于误差校正只在 n=0 时刻工作，状态变量 x2 为未知量，因此用 x1[0]替
换 A12x2[0]，同时定义位置误差 1 1 1ˆ[0] [0] [0]∆ −x = x x ，式(3-26)可以写为: 

 12 2 1 1 1[0] [1] [0] [0]= − −A x x x B u  (3-32) 

 12 2 1 1 1 1ˆ ˆ ˆ[0] [1] ( [0] [0] [0])= − ∆ + +A x x x x B u  (3-33) 

结合式(3-32)、式(3-33)，式(3-31)可以写为： 
 2 22 2 2 1 1ˆ ˆ ˆ[1] [0] [0] ( [1] [1])= + + −x A x B u L x x  (3-34) 

由式(3-31)至式(3-34)，可以将多采样降阶观测器表达为： 
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 (3-35) 

由式(3-35)可以得到多采样降阶转速观测器原理框图如图 3-14 所示。 

 
图 3-14 多采样频率降阶观测器原理图 

Fig. 3-14 Block diagram of reduced-order multi-sampling rate observer 

3.3.2.2 观测器稳定性分析及参数整定 
选择合适的观测器增益对观测器的性能特性有着十分重要的影响，因此为

了降低转速观测误差提高观测器的性能，这里采用极点分配方式配置观测器增

益。由式(3-35)可以得到误差方程如下： 
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22 22 12

1[ 1] ( ) [ ]s N s N sk k−+ = −e A A KA e  (3-36) 

式中， [ ]2 2ˆ= −e x x 。 

通过选取多采样降阶观测器的期望闭环极点位置，可以利用式(3-36)求取反

馈增益矩阵的值，具体可以表示为： 

 
22 22 12

2
1

1

( ) ( )s N s s
i

i

z z z −

=

− = − −∏ I A A KA  (3-37) 

式中，zi 表示所配置的 ith 极点，一般把极点配置为单位圆以内的一对共轭极点。

通过式(3-37)，可以由期望的配置极点得到观测器的增益系数 K，如图 3-15 (a)
所示，在 T1 = 25*Ts 时，以带宽 200Hz，阻尼系数 0.707 对观测器增益进行设计，

随着转速变化，观测器可以维持稳定。同时由图 3-15 (b)可以发现，即使在发

生参数不匹配（如转动惯量 J）情况时，观测器也仍可以维持稳定。 

 
 (a) 极点分布随转速变化图  (b) 极点分布随转动惯量变化图 
 (a) Pole distribution changes with speed  (b) Pole distribution changes with inertia 

图 3-15 双采样降阶观测器极点轨迹 
Fig. 3-15 Movement of the poles in design 

3.4 转速转角估计方法暂稳态及闭环运行性能实验验证 

为了验证本章理论分析的正确性及所提方法的有效性，在如图 3-16 所示的

单轴平台上进行实验验证，实验平台如图 3-16 所示，实验平台主要参数如表

3-1 所示。实验中，电机负载为滚珠丝杠直线导轨，伺服驱动器采用 DSP 
TMS320F28335 为主控芯片，电机轴端同时安装有增量式编码器和霍尔位置传

感器。为了验证所提方法在低分辨率位置传感器场合应用的可行性，通过霍尔

位置传感器反馈信号估算转速/转角信息并实现电机的闭环控制，增量式编码器

用来分析估算结果的准确性。霍尔传感器工作原理及其信号如图 3-17 所示。 
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A/D 霍尔位
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图 3-16 实验验证平台 

Fig. 3-16 Experiment platform 

表 3-1 实验平台主要参数 
Table 3-1 Specification of platform 

参数名称 主要参数 
电机极数 8 
额定转矩 2.39 N∙m 
额定电流 3A 

平台总惯量 Jm 1.638×10-3 kg∙m2 
编码器每转脉冲数 10000 pulses/rev 

霍尔位置传感器个数 3 
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图 3-17 霍尔传感器工作原理 

Fig. 3-17 Processed signals of binary Hall sensors. 
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3.4.1 转角估计方法实验验证及性能分析 

在矢量控制中，由于 Park 变换的需要，电机转子角度的准确性会直接影响

永磁同步电机电流环控制的性能。此外，在采用低分辨率位置传感器的电机系

统中，由于电机启动时刻转子准确角度的未知，启动时电机的转矩输出能力会

受到影响，极端时会出现电机失控的情况。 
首先，为了验证转角估算方法对电流环的影响，在转矩环控制模式下，对

比了基于最小二乘的多项式拟合方法（Least suqare polynominal fitting, LSPF）
与基于平均转速法的转角估算方法的应用效果，如图 3-18 所示。 
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 (a) 平均转速法  (b) LSPF 估算法 
 (a) Average speed method  (b) LSPF ethod 

图 3-18 两种不同转角估算方法下启动时刻相电流及转子位置波形 
Fig. 3-18 waveform of phase currents and rotor position at startup with different position 

estimation methods 

图 3-18 中 *
qi 和 qi 分别为 q 轴电流指令和电流响应， ai 和 bi 为相电流， eθ 和 hθ

分别为编码器和霍尔位置传感器反馈位置， avgθ 和 fθ 分别为平均转速法和 LSPF

法转角估算信号。从图 3-18 (a)中可以看出，若采用平均转速法估算转角信号，

在电机启动的前三个霍尔信号周期内，瞬时转角误差最大为 60°，由于输出转

矩误差与估算角度误差的正弦值相关，所以此刻转矩输出仅为转矩指令值的一

半（(sin(90°) – sin (90°-60°))×100% = 50%）。从图 3-18 (b)可以看出，若采用 LSPF
转角估算方法，由于 LSPF 具有实时重构位置信号的优点，转角误差在电机启

动后的第二个霍尔位置区间内已经可以收敛至 10°。从该组实验可以明显看出

所提的转角估计器可以以期望的位置估计性能使电机有效且平稳地快速启动。 
图 3-19 为在不同转动惯量条件下，平均转速和 LSPF 转角估计器在正反转

切换（1000r/min 到 1000r/min）过程中转角估算性能的对比，实验在编码器转

速和电流闭环条件下进行。图 3-19 (a)和图 3-19 (b)分别为转动惯量为

0.000316kg·m2 和 0.001638kg·m2 时的实验波形。 
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(a) 转动惯量为 0.000316 kg·m2 

(a) The moment of inertia is 0.000316 kg·m2 
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(b) 转动惯量为 0.001638 kg·m2 

(b) The moment of inertia is 0.001638 kg·m2 

图 3-19 不同转动惯量下-1000r/min 到+1000r/min 转速切换时的位置估计波形 
Fig. 3-19 Position estimation performance at speed reversal process from 1000 r/min to 

1000r/min with different system inertia 
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从图 3-19 实验波形可以看出，由于平均转速法没有对转速换向时的转角估

计误差进行补偿，其转角估计值会保持同方向增加或减小（正转增加或反转减

小），直到下一个霍尔位置信号来临时才发生改变，而此时电机的方向早已发生

改变。由平均转速法得到的转角估算值，在电机正反转切换过程中，最大误差

为 60°。对比可以看出，LSPF 及正反转角度误差补偿方法可以在正反转切换过

程提供很好的转角估计效果。同时，所提方法在高动态下也依然有效，图

3-19(a)。 

3.4.2 转速估计方法实验验证及性能分析 

为了验证所提的双采样观测器（dual-sampling-rate observer, DSROB）的转

速估算性能，下面分别从稳态和暂态两方面对转速估算器进行实验。 
图 3-20 为转速分别为 50r/min、300r/min、1000r/min 和 3000r/min 时，平均

转速法、传统转速观测器法和双采样转速观测器的稳态转速估算效果对比实验。

, ,m avg obω ω ω 和 DSROBω 分别为编码器测量转速、平均转速法估算转速，Luenberger

观测器估算转速和双采样观测器估算转速，其中估算转速波形 , ,avg ob DSROBω ω ω 在

图中分别为上中下位置。从图 3-20 中可以看出，平均转速法的估算转速误差随

着转速的增加而增加，这与公式(3-3)相吻合；Luenberger 观测器在低速时估算

转速会产生明显的波动，这是由于随着转速的下降，霍尔传感器反馈信号的频

率也会随着降低，观测器输入信号的形态导致了低速时观测器估算转速波动的

加剧；双采样观测器在不同转速时都能保持相对稳定的估算效果。图 3-20 中不

同条件下转速估算误差的均方根值和转速波动峰峰值如表所示 3-2 所示。 
为了验证所提转速转角估算方法在暂态及负载条件下的性能，图 2-21 为电

机满载是观测器负载转矩设定（  (0)dT ）分别问 25%，50%，75%和 100%满载

时，由静止启动至 750rpm 的响应波形，电流环转角信息由 LSPF 估算器提供，

转速环反馈信息由双采样观测器提供。同时，为了测试最恶劣情况下的启动条

件，电机启动时转子位于霍尔区间中心，启动时起始角度误差为 30°。由实验

波形可以看出，在负载条件下，参数对位置估计和电流环控制的影响可忽略不

计，这是由于所提的 LSPF 转角估计器为非模型法估算方法，其估算性能不受

电机及负载机械特性的影响，与理论分析相吻合。负载状态会对转速估算结果

产生影响，但只有在实际负载与观测器设定负载参数存在较大误差时，影响才

会比较明显（图 2-21 (d)），同时影响也主要产生在启动前几个位置区间内，随

着电机的运行，观测器能够自动辨识负载参数设定的误差并校正。 
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 (c) 转速 1000r/min  (d) 转速 3000r/min 
 (c) Speed1000r/min  (d) Speed 3000r/min 

图 3-20 平均转速法，Luenberger 观测器法和双采样观测器法转速估计波形 
Fig. 3-20 The speed estimation performances by average speed method, Luenberger 

observer and proposed dual-sampling-rate observer 
表 3-2 三种方法对比 

Table 3-2 Comparison of the three methods. 

方法 
转速波动峰峰值(rpm) 均方根误差(rpm) 

50 300 1000 3000 50 300 1000 3000 
平均转速法 4.88 6.73 50.03 219.7 2.15 2.01 7.90 99.51 

传统观测器法 518.88 11.36 43.52 25.12 170.5 30.22 11.78 8.20 
双采样观测器法 16.73 13.99 3.97 2.72 3.79 5.60 2.65 7.53 
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图 3-21 满载条件下观测器扰动转矩不同设定时转速阶跃响应波形 
Fig. 3-21 Performance comparison under full load condition with different parameter setting 

3.4.3 闭环性能实验验证及分析 

为了验证所提转速转角方法在位置闭环系统中应用的可行性，在利用 LSPF
转角和双采样转速估计器作为闭环反馈信号的基础上，在低分辨率编码器电机

平台上分别测试变转速阶跃性能、突加突卸负载性能和半闭环位置控制性能，

实验结果分别如图 3-22、图 3-23 和图 3-24 所示。 
图 3-22 为电机由零速到 500rpm，1000rpm 和 1500rpm 时的转速闭环波形，

图中分别对比了平均转速法和 LSPF 法转角估计器的转角估计性能，可以明显
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看出，在闭环控制状态下，LSPF 法能够提高更平滑的转角估算效果。同时，

随着转速的变高，速度闭环响应性能越好。 
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 (a) 阶跃响应波形  (b) 转角估算放大波形 
 (a) Step response waveform  (b) Position estimation magnified waveform 

图 3-22 转速阶跃响应波形 
Fig. 3-22 Waveform of vriable speed operation 

图 3-23 为 1000rpm 转速下转矩突加突卸性能测试，从图中可以看出，突加

突卸负载所导致的转角估算误差会在下一个位置信号来临时被校正，因此在较

大转速范围内，负载的突变对基于所提转速转角估算方法的转速闭环系统带来

的影响有限。 
图 3-24 为半闭环位置控制波形，该试验在滚珠丝杠平台中进行，从图中可

以看出，系统负载为 15%的额定负载，定位末端会存在稳态误差，稳态误差是

由霍尔传感器低分辨率导致的，最大误差为 60°。考虑到电机极对数为 4，电机

轴承直径为 19mm，滚珠丝杠导程为 20mm，可知直线末端位置误差小于

0.416mm。 
由以上实验可知，所提的转速及转角估算方法适用于不同精度编码器的伺

服驱动系统中，即使在采用低分辨率霍尔位置传感器的伺服系统中也能有较好

的估算效果。 
为了验证所提的转速/转角估算方法在全闭环数控机床中的有效性，在如图
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2-15 所示的三轴加工机床上进行了不同进给速度下位置闭环实验，实验中电机

轴端安装有 17 位增量式位置传感器。 
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图 3-23 突加突卸负载时转速闭环性能及转角估算波形 

Fig. 3-23 The rotor angle estimation and speed control performance when at sudden load and 
unload condition 
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图 3-24 所提方法半闭环位置控制性能 

Fig. 3-24 Semi-closed position loop control performance with proposed approach 
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图 3-25 为进给速度分别为 500mm/min、1000mm/min、2500mm/min 和

5000mm/min 时，采用所提方法和传统方法时位置闭环下各环路控制效果对比

波形。 

 
 (a) 进给速度 500mm/min  (b) 进给速度 1000mm/min 
 (a) Feed rate 500mm/min  (b) Feed rate 1000mm/min 

 
 (c) 进给速度 2500mm/min  (d) 进给速度 5000mm/min 
 (c) Feed rate 2500mm/min  (d) Feed rate 5000mm/min 

图 3-25 不同进给速度下位置闭环实验 
Fig. 3-25 Position closed loop experiment at different feed speeds 

由图 3-25 不同进给速度下的对比实验可以看出，相比于传统转速估算方

法，使用所提的转速估算方法后，稳态转速波动和电流纹波能够得到明显改善，

位置跟踪误差也会有所降低。同时，通过实验可以看出转速和电流内环控制性

能对位置环控制误差的影响。因此，合理的转速及转角估算方法能够补偿由位
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置传感器精度带来的系统控制误差，使伺服系统拥有更好的转速及转矩环内环，

为位置环控制性能的提高提供保障。 

3.5 本章小结 

为了消除转速、转矩内环对位置环控制的影响，降低数控机床低速进给时

位置控制误差，本章节针对由编码器离散分辨率导致的转矩扰动和转速估算误

差问题，提出了适合低转速运行工况下可有效从反馈位置信号中准确估算转速/
转角信息的方法。首先，分析了两种传统转速估算方法在采用低分辨率编码器

或在低转速时引发机械噪音或转矩扰动的原因。然后，利用多项式拟合方法设

计转角估计器，结合系统动力学方程，将转角估算问题转化为二次多项式拟合

问题；采用了基于最小二乘法的多项式系数求解方法，解决了算法执行效率问

题；提出了一种转速过零时估算位置线性校正方法，解决了转速过零引起转角

估算误差增大的问题。同时，利用离散化线性观测器设计原理，结合位置反馈

信号的离散特性，设计了基于多采样观测器的离散化线性降阶转速观测器，解

决了观测器参数设计的复杂性的问题。最后，通过实验验证了所提的转速/转角

估计方法在低速进给系统中具有良好的估算效果。 
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第 4 章 瞬态反向间隙误差产生机理分析及补偿策略 

4.1 引言 

在进给系统中，由于在传动结构表面存在多种非线性因素（如摩擦、间隙、

形变），在工作台运动反向时会产生意外的短时静止现象，这种现象常被称为“反
向失速”。失速现象经常发生在用于精确位置控制的机床系统受控平台运动中，

失速现象是当平台往复运动时由于非线性摩擦、间隙以及形变的存在导致的，

常见于滚珠丝杠和直线导轨中。由于末端控制精度受工件及平台的相对运动影

响，因此失速现象直接影响着机床的加工精度。在半闭环伺服机床中，失速现

象引起定位误差（过象限突跳）主要受反向间隙大小影响，定位误差是一种几

何误差。在全闭环伺服机床中，由于引入末端位置，定位误差可以被完全消除

掉，但是，受失速现象的影响，依然会存在过象限处位置误差（过象限突起），

该误差主要由惯性及摩擦两部分组成，受反向间隙大小约束，本文中将该误差

称为瞬态反向间隙误差。瞬态反向间隙误差是一种轮廓误差，它是全闭环精密

伺服机床的主要加工误差之一。在半闭环系统中，由于半闭环仅反馈电机轴端

位置信号，通过环路信号无法准确辨识失速现象的存在，因此无法做到准确补

偿。相比于半闭环系统，在全闭环系统中实现反向间隙误差的补偿中具有非常

重要的意义。 
本章拟深入研究瞬态反向间隙误差的产生机理，首先建立全闭环伺服轴的

理论模型，在此基础上，研究瞬态反向间隙误差的产生机制，误差形式，以及

误差幅值。然后，通过分析基于转速前馈的瞬态反向间隙误差的补偿方法，得

出补偿信号作用时间、幅值与间隙大小的关系。最后，通过结合伺服驱动控制

各环路有效信息，提出了一种基于转矩前馈的自适应反向间隙误差补偿方法，

该方法不需要预先测量反向间隙值，且补偿信号由算法自动生成，方法简单有

效，避免了过补偿或欠补偿的现象。 

4.2 含间隙非线性的全闭环伺服轴模型建立 

4.2.1 基于死区模型的伺服轴建模 

伺服轴中的反向间隙具有多种简化建模方式，Nordin 对常用的反向间隙模

型进行了全面清楚地介绍。在第二章图 2-1(b)所示的伺服轴简化示意图中，传

动链被简化为减速比、弹簧、与反向间隙的串联。在该模型中，由于反向间隙
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的存在，弹簧变形量 xs 可由下式给出[117] 

 

                    / 2
2

0                        / 2 / 2

                  / 2
2

a m l a m l

s a m l

a m l a m l

bk x x k x x b

x b k x x b
bk x x k x x b

 − − − >


= − ≤ − ≤

 − + − < −


 (4-1) 

式中：xm 为电机转角位移；ka 表示传动链传动比；xl 表示工作台位移；b 表示

反向间隙的宽度。这其实是一种经典的反向间隙简化模型，称为反向间隙的死

区模型，记为 Db。 
在死区模型中，传动链的传递扭矩等于弹簧变形量与弹性系数的乘积 
 s s sF k x=  (4-2) 

将式(4-1)代入式(4-2)，可以计算得到传动链的传递扭矩 Fs 为 

 

( )                 / 2
2

0                             - / 2 / 2

( )               / 2   
2

s a m l a m l

s a m l

s a m l a m l

bk k x x k x x b

F b k x x b
bk k x x k x x b

 − − − >


= ≤ − ≤

 − + − < −


 (4-3) 

将反向间隙简化为死区模型，则可以得到一种伺服轴的理论模型，如图 4-1
所示。可以看到，在该伺服轴模型中，伺服轴的机械结构简化为两质量弹性系

统。但是，由于反向间隙的影响，弹性形变量 xs 并不等于两质量块的位移差 xd，

也即 xs≠xd=kaxm-xl。弹簧变形量 xs 与两质量块的位移差 xd 之间的关系由式(4-1)
给出，也可写为：xs=Db(xd)，其中 Db 表示死区模型算子。采用描述函数法可近

似计算死区模型 Db 的幅频特性，从而将非线性系统线性化，该方法可用于分析

存在反向间隙的非线性系统的稳定性。因此，当研究伺服轴的稳定性时，需要

采用基于死区模型的伺服轴模型，即如图 4-1 所示。 

 
图 4-1 基于死区模型的全闭环伺服驱动系统模型 

Fig. 4-1 Full-closed loop servo drive system model based on dead zone model 

4.2.2 基于滞后模型的伺服轴建模 

另一种常用的反向间隙模型为阻尼驱动滞后模型（friction-drive hysteresis 
model），简称为滞后模型。在建立反向间隙滞后模型时，需要进行如下假设：
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传动链是刚性的；被驱动块（工作台）质量为 0，且当反向间隙不啮合时，由

于阻尼力较大，被驱动模块立即停止运动。滞后模型的结构如图 4-2 (a)所示，

其中 kaxm 表示反向间隙的输入，xl 表示反向间隙的输出。反向间隙滞后模型的

动态特征如图 4-2 (b)所示。 

2
b

2
b

a mk x
lx

      

2
b

2
b

−

a mk x

lx

 
 (a) 反向间隙滞后模型结构示意图  (b) 反向间隙滞后模型的动态特征 
 (a) Structure model of backlash (b) Dynamic characteristics of backlash model 

图 4-2 反向间隙的阻尼驱动滞后模型 
Fig. 4-2 Damped driving hysteresis model of backlash 

依据图 4-2 (b)，可以得到 kaxm(t)与 xl(t)之间的关系： 

 
( ),   ( ) 0 and ( ) / 2 ( )

( ) ( ),   ( ) 0 and ( ) / 2 ( )
0         ,   others

a m m a m l

l a m m a m l

k x t x t k x t b x t
x t k x t x t k x t b x t

> − =
= < + =



 

    (4-4) 

基于反向间隙的滞后模型，图 4-1 所示的伺服轴可以简化为图 4-3 所示的

伺服轴理论模型。 

 
图 4-3 基于滞后模型的全闭环伺服轴系统框图 

Fig. 4-3 Block diagram of full-closed loop servo drive system based on hysteresis model 

图 4-3 中，m 和 c 表示合成等效质量和合成等效粘滞性阻尼数；B 代表反

向间隙的滞后模型，等效质量和等效转动惯量的转换关系可以表示为： 

 2 21 1=
2 2

J mvω  (4-5) 

相比于反向间隙的死区模型，滞后模型主要考虑了反向间隙会引起系统进

给滞后，可以通过将摩擦在反向过程中的特性包含在反向间隙模型中，能够很

好的描述反向失速现象。由于摩擦在不同的运动中表征现象不同，同时确定非

线性摩擦影响下的运动特征并建立摩擦模型是一件非常困难的事情，因此本章

在对全闭环系统中瞬态反向间隙误差的产生机理的分析中，不对反向间隙啮合



第 4 章 瞬态反向间隙误差产生机理分析及补偿策略 

 - 69 - 

期间摩擦因素进行建模，主要研究反向间隙的滞后效果所引起的加工误差。在

此基础上，在本章反向间隙误差补偿方法中，通过结合反向间隙啮合期间力平

衡特性及摩擦力特性，提出了基于转矩前馈的自适应反向间隙误差补偿方法。 

4.2.3 伺服轴控制参数的设定方法 

图 4-3 蓝色框中所示的速度环传递函数可以写为： 

 
2

2 2 2

( ) ( 1)( )
( ) 2

m vp vi n

vp m vi m n n

k k s k sH s
ms c k k s k k s s

ω τ
ζω ω

+ +
= =

+ + + + +
 (4-6) 

式中： 

 2

2 vp m
n

vi m
n

vp

vi

c k k
m

k k
m

k
k

ζω

ω

τ

 +
=




=



=


 (4-7) 

由式(4-6)可以看到，速度环传递函数是一个带零点的二阶系统，其中，二

阶系统的阻尼比为ζ ，无阻尼自然频率为 nω 。为了使速度环具有较好的响应性

能，速度环带宽（近似等于 nω ）一般尽可能地大，阻尼比近似等于 0.7。然而，

对于线性伺服轴，当速度环带宽超过机械结构的固有频率时，系统会出现较大

的振动，甚至不稳定。对于存在反向间隙的非线性系统，采用描述函数法可以

证明反向间隙的存在会进一步降低机械结构的固有频率，这意味着存在反向间

隙的非线性系统更容易出现不稳定。 
为了确保伺服轴系统的稳定，同时获得尽可能大的速度环带宽，可采用如

下方法来设定实际伺服轴的速度环控制参数：首先预设一个极大的速度环增益

系数 kvp，并用试错法不断增大速度环积分系数 kvi 以增大速度环带宽，当速度

输出 mx 出现较大的波动时，表明速度环带宽超出了机械结构的固有频率，此时，

速度环积分系数 kvi 也达到了其允许的最大值；kvi 确定后，将阻尼比ζ =0.7 与

等效粘滞性阻尼系数 c=0 代入式(4-7)可求解得出速度环增益系数 kvp。 
为了提高伺服轴的系统刚度，位置环增益系数 kp 也应该尽可能的大，但是，

实际的伺服轴系统一定不能出现超调以防止过切现象。这表明位置环增益系数

kp 不能取过大的值。位置环的响应速度一般比速度环更慢，位置环系统的转角

频率（约等于位置环带宽）为 r a pk kω = 。 
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4.3 两轴伺服系统中瞬态反向间隙误差的产生机制 

基于图 4-3 所示的全闭环伺服轴理论模型，通过仿真可以演示得到全闭环

伺服机床中的瞬态反向间隙误差形式以及误差幅值。然而，仿真并不能清除地

揭示瞬态反向间隙误差的产生过程以及产生机理。另外，通过仿真来估算瞬态

反向间隙误差的幅值依然是比较繁琐的。因此，本节拟进一步简化全闭环伺服

轴的理论模型，并基于简化的伺服轴模型，采用解析的方法推演瞬态反向间隙

误差的产生过程，并推导瞬态反向间隙误差幅值的表达式，从而清晰地揭示瞬

态反向间隙误差的产生机理。 
在研究位置环或速度环特性时，通常可以将电流环传递函数简化为单位 1。

此外，考虑到在伺服驱动系统中，速度环带宽一般也远大于位置环带宽，尤其

是在反向间隙啮合期间，电机与工作台处于失联状态，相比于反向间隙啮合时，

速度环响应更快。因此，在本章节的研究中，将速度环传递函数也理想化成单

位 1，由此可得简化的伺服轴模型，如图 4-4 所示。 

 
图 4-4 简化的全闭环伺服轴模型 

Fig. 4-4 Simplified full-closed loop servo axis model 

可以发现，在简化伺服轴模型中，系统的开环前向传递函数是比例积分 k ka p
s

与反向间隙 B 的串联。当电机的运动方向改变后，反向间隙的驱动端需要首先

穿过反向间隙（该过程称为反向间隙的啮合过程）。依据图 4-4 所示的简化伺服

轴模型，反向间隙啮合期间，驱动端的位移可以由一下积分来表示： 

 
0

( ) [ ( ) ]
t

p a cmd linit
d t k k x x dτ τ= −∫  (4-8) 

式中： [ ( ) ]p cmd linik x t x− 为反向间隙啮合期间速度环的指令输入；ka 为传动比；t0

表示电机进给方向改变时刻，经常令 t0=0；xlini 表示电机进给方向改变时刻工作

台的位置，依据反向间隙的滞后模型可知在反向间隙啮合过程中，工作台位置

将始终保持不变。 
当积分值 d(t)等于反向间隙宽度 b 时，反向间隙啮合。因此，反向间隙的

啮合过程可近似为一个积分方程： 

 0

0

[ ( ) ] ,  

[ ( ) ] ,  

b

b

t

p a cmd lini

t

p a cmd lini

k k x x d b

k k x x d b

τ τ

τ τ

 − =

 − = −

∫
∫

进给方向由负变正时

进给方向由负变正时
 (4-9) 
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其中，被积函数为 [ ( ) ]p a cmd linik k x xτ − ；积分结果为反向间隙的宽度 b；积分时间

tb 等于反向间隙的啮合时间，也即反向间隙引起的滞后时间。如果被积函数与

反向间隙的宽度已知，则求解方程式(4-9)可计算出反向间隙引起的滞后时间 tb。 
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图 4-5 反向间隙啮合时系统跟踪误差和速度曲线对比 

Fig. 4-5 Comparison of system tracking error and speed curve during backlash meshing 

在多轴伺服系统中，如果某个伺服轴内部由于出现反向间隙，则反向间隙

会导致该伺服轴进给滞后，从而引起各伺服轴运动不协调，最终产生轮廓误差。

当反向间隙啮合后，伺服轴的响应会逐渐恢复到与线性伺服轴的响应完全相同，

反向间隙所引起的轮廓误差也会逐渐消失。由此可以推断，在全闭环伺服机床

中，反向间隙所引起的轮廓误差仅会短暂地存在于反向啮合过程中及随后的动

态调整期间。当末端速度由正向到反向切换时反向间隙由正向啮合到反向啮合

过程中系统跟踪误差和速度曲线对比波形如图 4-5 所示。由图 4-5 中可以看出，

瞬态反向间隙误差产生过程分为三个阶段：第 I 阶段，此时速度由正向逐渐减

小，相当于在反向间隙啮合状态由正向啮合阶段进入边界脱离啮合阶段。当速

度为零时进入第 II 阶段，在这个阶段，由于摩擦进入到静摩擦区域，摩擦力突

然增大，系统的输出转矩不足以克服摩擦，从而表现出“失速”现象，使得末

端位置跟踪误差逐渐增大，随着位置误差的变大，经过位置环控制器比例调节，

系统的输出转矩克服摩擦力，跟踪误差开始减小，进入第 III 阶段，此时反向

间隙啮合状态逐渐由边界脱离阶段进入反向啮合阶段。因此，本文将全闭环数

控机床中的反向间隙误差称作瞬态反向间隙误差。 
接下来，本文将分别推演瞬态反向间隙误差在直线加工与圆加工中的产生

过程，并推导出其幅值表达式。 

4.3.1 直线进给时瞬态反向间隙误差产生机理 

（1）斜坡信号的跟随误差 
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机床进给直线加工时，伺服轴的位置指令是斜坡信号，可以写为： 
 ( )cmdx t vt=  (4-10) 

式中 v 是单个伺服轴进给速率。 
斜坡指令信号并不会导致伺服轴进给方向改变，但在起始时刻，不同的反

向间隙啮合状态会导致伺服轴的响应不同，从而会在直线加工的起始阶段引起

轮廓误差。 
起始时刻，反向间隙存在以下两种特殊的啮合状态： 
a）正向啮合状态：反向间隙的驱动块与被驱动块正确啮合，此时，伺服电

机可以直接驱动工作台； 
b）反向啮合状态：驱动块与被驱动块的反向啮合，此时，驱动电机需要首

先穿过反向间隙，而后才可以驱动工作台。 
下面分别介绍这两种啮合状态下，伺服轴的斜坡响应及其跟随误差。 
1）起始时刻，反向间隙反向啮合 
在这种情况下，电机需要首先穿过反向间隙。将式(4-10)代入公式(4-9)可

以得出斜坡信号输入时，反向间隙的啮合方程为 

 
0

( )bt

p a linik k vt x dt b− =∫  (4-11) 

假设工作台初始位置 xlini = 0，求解方程(4-11)可以得到反向间隙引起的滞后时

间 tb 

 2
b

a p

bt
k k v

=  (4-12) 

反向间隙啮合过程中，工作台将始终处于初始位置，即 xlini = 0，因此，伺

服轴的跟随误差可写为 e(t)=vt – 0。啮合时刻 tb，跟随误差为 

 2( )b b
a p

bve t vt
k k

= =  (4-13) 

反向间隙啮合后，反向间隙对伺服轴的影响将会逐渐消失，伺服轴的跟随

误差将会逐渐收敛到与线性伺服轴的跟随误差完全相同。 
2）起始时刻，反向间隙正向啮合。 
在这种情况下，伺服轴的斜坡响应与线性伺服轴的斜坡响应完全相同。由

图 3-5 可以得到不考虑反向间隙时，线性伺服轴的开环传递函数为 

 ( ) a pk k
G s

s
=  (4-14) 

采用拉普拉斯变换，式(4-10)中的斜坡指令信号 xcmd(t)可转换为 
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 2( )cmd
vX s
s

=  (4-15) 

跟随误差可以由下式给出 

 2

1 1( ) ( ) ( ) ( ) ( )cmd e
a p a p a p

v s vE s X s G s
s s k k k k s s k k

= = = −
+ +

 (4-16) 

式中：E(s)表示跟随误差 e(t)的拉普拉斯变换；Ge(s)表示系统输入 xcmd(t)与跟随

误差 e(t)之间的传递函数，由下式给出 

 1( )
1 ( )e

a p

sG s
G s s k k

= =
+ +

 (4-17) 

计算式(4-16)的拉普拉斯反变换，可以计算得到跟随误差 e(t)的时域信号 

 ( ) [1 exp( )]a p
a p

ve t k k
k k

= − −  (4-18) 

由式(4-18)可以得出当 t = 0 时，伺服轴的跟随误差为 0；当 t 趋向于无穷大

时，跟随误差趋于恒定值 

 ( )
a p

ve
k k

∞ =  (4-19) 

由此可见，当起始时刻反向间隙啮合状况不同时，伺服轴的斜坡响应也会

不同。 
（2）直线加工中的瞬态反向间隙误差 
基于以上讨论可以推断，如果 XY 平面进行直线加工，且 XY 轴的反向间

隙在起始时刻啮合状况不同，则在直线加工的起始阶段，XY 轴的响应将会不

匹配，所加工的直线轮廓将会出现瞬态反向间隙误差。 
假设所加工直线与 X 轴的夹角为 θ，进给速率为 v，则 XY 轴的位置指令

信号分别为 
 cosxcmdx vt θ=  (4-20) 

 sinycmdx vt θ=  (4-21) 

式中：下标 x、y 表示变量与 X、Y 轴相关。 
假定在直线加工的起始阶段，X 轴的反向间隙反向啮合，Y 轴的反向间隙

正向啮合，则依据式(4-12)可以计算出 X 轴反向间隙的啮合时刻 tb 为 

 2
cosb

a p

bt
k k θ

=  (4-22) 

将式(4-22)代入式(4-13)和(4-18)，可计算出在 tb 时刻，X 与 Y 轴的跟随误

差分别为 
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 2 cos( )x b
a p

bve t
k k

θ
=  (4-23) 

 
2sin( ) [1 exp( )]

cos
a p

y b
a p

bk kve t
k k v

θ
θ

= − −  (4-24) 

依据文献，直线的轮廓误差可由下式计算得到 
 sin cosx ye eε θ θ= −  (4-25) 

将式(4-23)和(4-24)代入(4-25)，可以计算出在 tb 时刻，直线的轮廓误差为 

 
22 cos sin cos( ) sin [1 exp( )]

cos
a p

b b
a p a p

bk kbv vt
k k k k v

θ θ θε ε θ
θ

= = − − −  (4-26) 

反向间隙啮合后，反向间隙对伺服轴的影响逐渐消失，反向间隙所引起的

轮廓误差也会逐渐减小到 0。因此，可粗略认为在反向间隙啮合时刻 tb，轮廓

误差达到最大，幅值为 bε 。 

由以上推演可以得出：假如在直线加工的起始时刻，XY 轴的反向间隙啮

合状况不同，则在直线加工起始阶段，瞬态反向间隙误差会出现在直线轮廓中；

在反向间隙啮合时刻，瞬态反向间隙误差幅值达到最大，由式(4-26)给出。反

向间隙啮合后，瞬态反向间隙误差逐渐消失。可见，直线反向间隙误差仅在起

始阶段短暂存在，因此称为直线瞬态反向间隙误差。 
由式(4-26)可以发现，直线瞬态反向间隙误差的幅值不仅与反向间隙的宽

度 b 有关，而且与直线的倾角 θ 及进给速率 v 也有关。瞬态反向间隙误差的幅

值 bε 与反向间隙的宽度 b、进给速率 v、以及直线倾角 θ 存在如下关系： 

a）反向间隙的宽度 b 增加，瞬态反向间隙误差的幅值 bε 也增大； 

b）进给速率 v 增大，瞬态反向间隙误差的幅值 bε 也增大，而且， bε 存在

一个极限最大值： ( ) sinb v bε θ→∞ = ； 

c）直线的倾角 θ 不同时，瞬态反向间隙误差的幅值 bε 也是不同的，当直线

的方向与 X 轴或者 Y 轴重合时， bε 等于 0，实际上，单轴伺服系统一定不存在

轮廓误差。 

4.3.2 圆进给时瞬态反向间隙误差产生机理 

（1）径向误差 
如果不考虑反向间隙，图 4-5 所示简化伺服轴模型的闭环传递函数为 

 ( ) a p
c

a p

k k
G s

s k k
=

+
 (4-27) 
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将 s jω= 代入式(4-27)，可以得到伺服轴的幅频和相频特性，分别为 

 
2 2

( ) ( )
( )

a p
c

a p

k k
M G j

k k
ω ω

ω
= =

+
 (4-28) 

 ( ) ( ) arctan( )c
a p

G j
k k
ωφ ω ω= ∠ = −  (4-29) 

相频响应函数 ( )φ ω 表示伺服轴的滞后相位角，一般为负值。可以证明幅频响应

函数也可以写为 
 cosM φ=  (4-30) 

进行圆轮廓加工时，XY 轴的位置指令为正弦信号 
 ( ) cos( )xcmdx t R tω φ= −  (4-31) 

 ( ) sin( )ycmdx t R tω φ= −  (4-32) 

式中，R 为期望半径；为进给角速度ω；为了便于随后的推导，位置指令信号

的初始相位设为 -φ。 

依据式(4-28)与(4-29)给出的伺服轴的幅频与相频响应函数，可以得出 XY
轴的位置输出分别为 

 ( ) cos cos( )xlx t R tφ ω=  (4-33) 

 ( ) cos sin( )ylx t R tφ ω=  (4-34) 

可以发现，当不考虑反向间隙时，伺服轨迹 [ ( ), ( )]xl ylx t x t 依然是一个圆，其

半径 coslR R φ= 。伺服圆半径 Rl 与指令圆半径 R 之间偏差定义为径向误差 

 cosr lR R R Rε φ= − = −  (4-35) 

依据式(4-28)可以看出，伺服圆半径 Rl 总是小于指令圆半径 R，随着进给

角速度ω逐渐变大，Rl 逐渐变小，径向误差 rε 逐渐变大（该结论基于简化伺服

轴模型得出）。 
（2）圆加工中的瞬态反向间隙误差 
对于实际的伺服轴，在进给方向改变时，传动链内部会出现反向间隙，从

而导致伺服轴运动滞后。由式(4-33)可以得出， 0t = 时，X 轴坐标值为 cosR φ，

达到了最右侧，假设此时 X 轴进给方向恰好刚改变，则依据公式(4-9)，X 轴电

机穿过反向间隙的过程可以由以下积分方程描述 

0

[sin( ) sin cos ]
[ cos( ) cos ]bt a p b b

a p

k k R t t
b k k R t R dt

ω φ φ ω φ
ω φ φ

ω
− + −

− = − − =∫  (4-36) 

式中：伺服轴的位置指令为 cos( )xcmdx R tω φ= − ；反向间隙啮合过程中工作台（初

始）位置为 cosxlinix R φ= 。求解方程(4-36)可以计算得到反向间隙引入的滞后时
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间 bt 。 

然而，三角函数方程(4-36)的求解过程极其复杂甚至不可解。为使方程可

解，可以对式(4-36)进行泰勒级数展开。由于未知数 bt （即反向间隙啮合时间）

幅值较小，因此，在 0bt = 附近将正余弦函数展开为泰勒级数。为减小泰勒级数

的近似误差，同时，使方程求解过程尽可能简单，用三阶泰勒展开来近似表示

正余弦函数。这样，式(4-36)可以变换为 

 
2 2

3 2

2 2 2 2
[ ]
6 ( ) 2 ( )

a p
a p b b

a p a p

k k
k k R t t b

k k k k

ω ω
ω ω

+ =
+ +

 (4-37) 

方程(4-37)可改写为一元三次方程的标准形式： 
 3 2

1 2 3 4 0b b ba t a t a t a+ + + =  (4-38) 

式中： 1 a pa k k= ； 2 3a = ； 3 0a = ；

2 2

4 2

( )
6 a p

a p

k k
a b

k k R
ω

ω

+
= − 。 

求解方程(4-38)，可以计算出反向间隙引起的滞后时间 bt  

 1 (1 3) 3(1 3)[ 1]
6 2b

a p

i C it
k k C

− +
= + −  (4-39) 

其中： 
2

3 + -2916=
2

C ∆ ∆  

且 
2
1 4=54+27a a∆  

反向间隙啮合过程中，X 轴位置保持不变，因此 bt 时刻，X 轴坐标为 

 ( ) cosxl bx t R φ=  (4-40) 

依据式(4-34)， bt 时刻，Y 轴坐标为 

 ( ) cos sinyl b bx t R tφ ω=  (4-41) 

因此， bt 时刻，工作台的轨迹坐标为 [ ( ), ( )]xl b yl bx t x t ，该位置与伺服圆的偏

移量为 

 2 2 2= ( ) ( ) cos [ 1 sin ( ) 1]b xl b yl b l bx t x t R R tε φ ω+ − = + −  (4-42) 

式中： lR 表示伺服圆的半径。 

反向间隙啮合后，反向间隙的影响将逐渐消失，反向间隙引起的轮廓误差

也将逐渐趋向于 0，伺服系统的实际的伺服轨迹又将与伺服圆重合。因此，可

粗略认为在反向间隙啮合时刻 bt ，反向间隙引起的轮廓误差达到最大，幅值为
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bε 。 

由以上推演可以得出：瞬态反向间隙误差会出现在圆加工的变象限处，在

反向间隙啮合前，瞬态反向间隙误差逐渐增大；在反向间隙啮合时刻 bt ，瞬态

反向间隙误差达到最大，由式(4-42)给出；反向间隙啮合后，瞬态反向间隙误

差逐渐消失。可以看到，在圆加工中，瞬态反向间隙误差仅在过象限处短暂存

在，因此称为圆瞬态反向间隙误差。 
另外，依据轮廓误差的定义，可计算反向间隙啮合时刻 bt ，圆的轮廓误差

为： 

 2 2 2 2 2= ( ) ( ) [ cos cos sin ( ) 1]xl b yl b bx t x t R R tε φ φ ω+ − = + −  (4-43) 

由以上讨论可以看出，当 XY 轴动态参数相同时，圆轮廓误差由两部分分

量组成：径向误差 rε 和圆瞬态反向间隙误差 bε 。其中，径向误差的幅值 rε 始终

保持不变，其幅值由圆半径 R 和伺服轴的幅频响应 ( )M ω 决定；瞬态反向间隙

误差仅在过象限处短暂存在，瞬态反向间隙误差的幅值 bε 与反向间隙宽度 b，

进给角速率ω以及圆半径 R 有关。 
由 4.3.2 与 4.3.3 节的讨论可以看出，在全闭环伺服机床中，直线瞬态反向

间隙误差可能短暂地出现在直线加工的起始阶段；圆瞬态反向间隙误差会短暂

地出现在圆加工的过象限点处。直线瞬态反向间隙误差与圆瞬态反向间隙误差

的幅值分别由公式(4-26)与(4-42)给出。依据这两个公式、加工参数、以及机床

的参数（如反向间隙宽度，伺服轴开环增益系数），可以方便地估算得到瞬态反

向间隙误差的幅值。 

4.4 瞬态反向间隙误差补偿策略 

4.4.1 基于转速前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法 

基于转速前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法系统框图如图 4-6 所示。 

 
图 4-6 全闭环伺服轴反向间隙补偿器的系统框图 

Fig. 4-6 System block diagram of full-closed loop servo axis backlash compensator 
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在全闭环伺服机床中，当伺服轴的进给方向发生改变时，伺服轴传动链中

出现反向间隙，由此导致伺服轴进给滞后。多轴加工时，反向间隙所引起的滞

后会导致各轴运动不协调，由此产生瞬态反向间隙误差。为了减小瞬态反向间

隙误差，一个有效地途径是减小反向间隙引起的滞后时间。 
基于简化的伺服轴模型，反向间隙啮合过程可以近似为积分过程 

 
0

( )bt

a cmdk v t dt b=∫  (4-44) 

式中：vcmd(t)为转速指令信号，没有实施反向间隙补偿时，转速指令信号可以

表示为 vcmd = kpe(t)；ka 表示传动链的传动比，本章假设 ka=1。 
为消除反向间隙所引起的滞后时间，可以在速度指令信号中加入脉冲信号

c(t)以加速反向间隙的啮合过程。具体地，如图 4-6 所示，当电机速度 vm 由负

变为正时，给速度指令中加入正脉冲信号；当电机速度为正变为负，则给速度

指令信号加入负脉冲信号，实施补偿后，速度指令信号等于位置控制器输出 kpe(t)
与补偿信号 c(t)的和： 
 ( ) ( )cmd pv k e t c t= +  (4-45) 

图 4-7 为加入补偿功能后伺服轴的速度指令信号的两个分量：蓝色点划线

表示位置控制器产生的信号分量 kpe(t)；黑色实线表示补偿器产生的补偿信号

c(t)（位置指令输入为余弦信号）。在 180°时（伺服轴进给速度由负变正），补

偿器产生一个正的方波脉冲。为了尽可能加速反向间隙的啮合过程，补偿信号

c(t)的幅值一般远大于位置环控制器输出信号 kpe(t)，如图 4-7 中 180°附近的局

部放大图。因此，可以认为在反向间隙补偿期间，速度指令信号近似等于补偿

信号 vcmd ≈ c(t)。 
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图 4-7 速度环输入信号的两个分量：补偿信号与位置控制器输出 

Fig. 4-7 Two components of the speed loop input signal: compensation signal and position 
controller output 

为了使得反向间隙尽快啮合，同时又避免过补偿，脉冲补偿信号 c(t)及其
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延续时间 tc 需要满足如下的积分方程 

 
0

( )ct c t dt b=∫  (4-46) 

假设脉冲函数采用方波形式的脉冲信号，正的脉冲 c(t)写为 

 0 ,  
( )

0,  
c

c

c t t
c t

t t
≤

=  >
 (4-47) 

式中，c0 表示方波信号的幅值；tc 表示方波信号的持续时间；负向的方波信号

记为-c(t)。 
此时，方程(4-46)可以改写为 
 0 cc t b=  (4-48) 

求解方程(4-48)，可计算得到方波补偿信号延续时间的解析解。为了减小

瞬态反向间隙误差，需要尽可能地增大脉冲信号的幅值 c0 以减小滞后时间 tb。

然而，对于实际伺服系统，由于伺服电机驱动力有限，幅值过大的补偿信号可

能会导致公式(4-46)失效。此外，反向间隙值的测量对该补偿方法的影响较大，

在实际应用中，实际反向间隙值与参与补偿信号计算的间隙值存在误差时，会

出现过补偿或欠补偿等补偿不准确的现象，极大的影响了该方法在实际应用中

的效果。 

4.4.2 基于转矩前馈的自适应瞬态反向间隙误差补偿方法 

基于转速前馈的反向间隙误差补偿方法由于仅考虑反向间隙宽度在反向间

隙误差产生过程中的影响，虽然能够实现一定程度上的反向间隙补偿，但在实

际应用中，补偿效果受间隙人工测量值及补偿信号参数选择的影响较大，无法

实现反向间隙误差的准确补偿。 
基于转矩前馈的瞬态反向间隙补偿方法原理框图，如图 4-8 所示。 

 
图 4-8 基于转矩前馈的反向间隙补偿器原理框图 

Fig. 4-8 Block diagram of backlash compensator based on torque feedforward 

补偿方法分为两个部分，第一部分为补偿信号自动获取，第二部分为补偿
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信号作用。在反向间隙宽度未知的情况下，通过步骤 1，首先通过预整定阶段，

给定圆轨迹指令信号下，完成反向间隙补偿信号的自动获取。在正常工作状态

下，通过步骤 2 实现实时瞬态方向间隙误差的补偿。 
由图 4-8 可知，基于转矩前馈的自适应反向间隙误差补偿方法，考虑了引

起全闭环反向间隙误差的失速现象是由非线性摩擦、间隙以及形变共同影响下

产生的，将反向间隙啮合期间力平衡作用、伺服驱动技术与补偿方法相结合，

在反向间隙值不知的情况下，实现补偿信号的自动配置及投切。 
结合图 4-1，在考虑环路控制的情况下，同时忽略机械阻尼和电机电感，

分别构建电机电压方程和负载力矩平衡方程如式(4-49)和式(4-50) 

 { }[( ) ] -cmd l p vp c ex x K K i K K Riθ θ− − − =   (4-49) 

 ( )m m l s aiK J x x K Kθ= + −  (4-50) 

式中：Kc 为电流环增益，R 为电机相电阻阻值，xm 为丝杠螺母位置，Ks 为刚度

系数，Ka 为传动系数。 
此外，反向间隙啮合期间，工作台部分的力平衡微分方程可以表示为 
 ( ) sgn( )m l fx x K My By F y− = + +   (4-51) 

式中：M 为工作台质量，B 为摩擦阻尼系数，Ff 为摩擦力。 
由式(4-49)-式(4-51)可得系统微分方程为： 
 [( ) ] / ( sgn( ))cmd l p vp c m a fx x K K K K R J K My By F yθ θ− − = + + + 

   (4-52) 

对于圆轨迹，若圆轨迹指令角速度为 ω，圆轨迹指令半径为 r，则在 X 轴

过零点附近有 

 0 0

2 2
0

( ) 0, ( ) 0

, ( )
lx

a lx

t x t

K r x t r

θ

θ ω ω

≈ ≈

≈ ≈









 (4-53) 

式中： 0( ) sin( ), / 2cmdxx t r t tω π ω= = 。 

在全闭环系统中，失速现象的产生主要受过象限期间摩擦力的影响，但失

速现象的持续时间受反向间隙宽度的影响，这也是反向间隙误差大小的主要影

响因素。有摩擦模型特性可知，在过象限处的摩擦力可以近似表示为最大静摩

擦力，即 Ff=Fm，代入式(4-52)，可得 

 
2

2

[( ) ]

= [( ) / sgn( )]

a
cmd l m

p vp c m

f f l

K Rx x M J r F
K K K K

K M J v r F x

ω

ε

− = + +

+ +

 (4-54) 

其中： 
 = / ( )a p vp c mK K R K K K K  (4-55) 
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由式(4-54)可知，全闭环伺服驱动系统过象限误差由两部分组成：位置环

控制响应特性及过象限期间摩擦特性。对于位置环控制响应特性部分，与 4.3.2
节中分析的径向误差相吻合。对于摩擦力部分，由于过象限运行时，机械传动

系统处于零速度区附近，现有的摩擦模型均无法描述全闭环伺服系统在该区域

的力模型特性。因此，通过单纯的摩擦模型描述无法得到实际中全闭环条件下

出现的失速现象持续时间效果。因此确定非线性摩擦影响下的运动特征并建立

摩擦模型是一件非常困难的事情。相比之下，由反向间隙滞后模型所建立过象

限处位置误差方程（式(4-43)）可以为反向间隙误差的定量分析提供理论支持。 
式(4-54)所展示的理论分析结果，为瞬态反向间隙误差补偿提供了新的思

路。首先，利用全闭环系统可同时获取电机轴端位置和末端位置的特性，可以

准确测量反向间隙啮合区间的起始和结束时刻，如图 4-9，点 a 为反向间隙反

向啮合区间起始位置，点 b 为反向间隙反向啮合区间结束位置，点 c 为反向间

隙正向啮合区间起始位置，点 d 为反向间隙正向啮合区间结束位置。 
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图 4-9 圆轨迹时伺服轴响应波形 

Fig. 4-9 Servo axis response waveform under circular trajectory 

由图 4-9 可以看出在反向间隙啮合期间，末端速度由于失速现象出现了短

暂静止状态，通过此特征可以辨识反向间隙啮合区间，反向间隙啮合区间标志

信号获取方法可以表示为 
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 (4-57) 

结合图 4-8 及图 4-9，基于转矩前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法流程图如

图 4-10 所示。 

开始
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图 4-10 基于转矩前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法的流程图 

Fig. 4-10 Flow chart of backlash compensation method based on torque feedforward 

根据图 4-10 的流程图可知，在获取反向间隙啮合区间标志信号的同时，通

过伺服驱动单元，可以获取如图 4-9 中点 a、b、c、d 时刻所对应的反馈电流值，

记为 ia、ib、ic、id。结合式(4-54)可知，在反向间隙啮合期间出现的电流畸变主

要受最大静摩擦力 Fm 影响，可知 m b a d cF i i i i≈ − ≈ − ，若降低 ia 到 ib 或 ic 到 id

的响应时间，可缩短失速现象的持续时间，从而降低瞬态反向间隙误差。结合

图 4-9 中的示意，补偿信号 icp 可以表示为 
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 (4-58) 

4.5 瞬态反向间隙误差机理分析仿真验证及补偿方法实验验证 

4.5.1 瞬态反向间隙误差机理分析仿真验证 

4.5.1.1 直线仿真验证 
基于图 4-4 所示的简化伺服轴模型，本文 4.3 节分别推演了直线瞬态反向

间隙误差和圆瞬态反向间隙误差的产生过程，并推导出了两种瞬态反向间隙误

差幅值的解析表达式。然而，简化伺服轴模型中采用了不寻常且大胆的假设、

简化（指理想化速度环）；求解瞬态反向间隙误差表达式的过程中也多次采用近

似计算，这都可能使得瞬态反向间隙误差的解析表达式存在较大的偏差。因此，

本节通过仿真来验证瞬态反向间隙误差解析表达式的合理性。 
表4-1 两轴伺服仿真系统的参数 

Table 4-1 Simulation parameters of two-axis servo system 

参数名称 幅值 
合成等效惯量Jx,Jy/kg.m2 0.0049,0.0066 
反向间隙宽度bx,by/mm 0.01,0.01 

机械传动比kxa,kya 0.7958,0.7958 
电机力矩常数kxm,kym/N.A-1 0.8574,1.6818 
位置控制器增益系数kxp,kyp 750,750 

速度环控制器增益系数kxvp,kyvp 40,28 
速度控制器积分系数kxvi,kyvi 142870,98109 

表 4-1 给出了两轴伺服仿真系统的参数。计算可得 X 轴速度环的无阻尼自

然频率 5000rad/sxnω = ，阻尼比 0.7xξ = ，位置环的转角频率 750rad/sxTω = ；Y 轴

速度环的无阻尼自然频率 5000rad/synω = ，阻尼比 0.71yξ = ，位置环的转角频率

750rad/syTω = 。 

直线仿真中，直线与 X 轴夹角为 45°；起始时刻，X 轴反向间隙反向啮合，

反向间隙宽度等于 0.01mm；Y 轴反向间隙正向啮合；直线进给速度为

600mm/min。仿真结果如图 4-11 所示。 
由图 4-11 (a)可以看到，在起始阶段，仿真轨迹沿着 Y 轴方向进给。这是

由于在起始时刻，X 轴反向间隙反向啮合，这导致 X 轴进给滞后，X 轴坐标在

起始阶段保持不变。反向间隙啮合后，仿真轨迹与指令轨迹逐渐靠近并最终重
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合。由图 4-11 (b)可以看到，Y 轴的跟随误差逐渐趋向于稳态跟随误差；X 轴的

跟随误差在起始阶段直线增大，方向间隙啮合后，X 轴跟随误差与 Y 轴跟随误

差逐渐靠近并最终汇合。图 4-11 (c)显示，在直线加工的起始阶段，轮廓误差急

剧增大；反向间隙啮合后，轮廓误差逐渐减小到 0，直线瞬态反向间隙误差仅

在起始阶段短暂存在。仿真结果与 4.3.2 节中的分析完全吻合。 
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 (b) 直线加工中各伺服轴的跟随误差  (c) 直线加工中的轮廓误差 
 (b) Following error of each servo axis  (c) Contour error in linear machining path 

图 4-11 X 轴存在反向间隙时直线进给仿真 
Fig. 4-11 Linear feed simulation when X-axis has backlash 

为验证直线瞬态反向间隙误差幅值表达式(4-26)的准确性，进行了如下的 3
组仿真： 

第 1 组：反向间隙宽度 b 由 0 逐渐增加到 0.5mm，进给速率与直线倾角保

持不变： 600mm / min, 45v θ= = °； 

第 2 组：进给速率 v 变化范围为 120-6000mm/min，反向间隙宽度与直线倾

角保持不变： 0.01mm, 45b θ= = °； 

第 3 组：所加工直线与 X 轴夹角θ的范围为 0 ~ 90°，反向间隙宽度与进给

速率保持不变： 0.1mm, 600mm / minb v= = 。 

仿真得到的直线瞬态反向间隙误差幅值如图 4-12 中的蓝色“*”所示。由

图 4-12 (a)可以看到，随着反向间隙宽度 b 的增大，瞬态反向间隙误差的幅值逐

渐增大，但是，瞬态反向间隙误差的幅值明显小于反向间隙的宽度。由图 4-12 
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(b)可以看出，随着进给速率 v 的增加，瞬态反向间隙误差的幅值也增大。由图

4-12 (c)可以看出，瞬态反向间隙误差的幅值与直线的倾斜角θ也有关，特别地，

当所加工直线与 X 轴或 Y 轴同方向时，瞬态反向间隙误差等于 0。 
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 (b) 进给速率 v 为变量  (c) 直线倾斜角 θ 为变量 
 (b) The feed rate v is variable  (c) The inclination angle θ is variable 

图 4-12 直线瞬态反向间隙误差幅值的仿真结果与理论结果比较 
Fig. 4-12 Comparison of simulation results and theoretical results of transient backlash error 

under linear feed condition 

图 4-12 中的红色实线为直线瞬态反向间隙误差饿理论幅值，依据公式(4-26)
估计得到。可以看出，直线瞬态反向间隙误差的仿真幅值与理论幅值很好地吻

合。由此可以证明，直线瞬态反向间隙误差幅值的解析表达式(4-26)是准确的，

因此，图 4-4 所示的简化伺服轴模型也是合理的。 
4.5.1.2 圆仿真验证 

圆仿真中，圆的半径为 50mm，起始点坐标为[110mm,60mm]，进给速度为
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5000mm/min，进给方向为逆时针方向，X 与 Y 轴的反向间隙宽度都等于 10μm。

图 4-13 为 X 轴的位置响应曲线，其中，红色曲线表示线性伺服轴位置位置响

应，蓝色曲线表示存在反向间隙的非线性伺服轴位置响应。在局部放大图中可

以很明显地看到，当非线性伺服轴的进给方向改变后，非线性伺服轴进给出现

了短暂的停滞（蓝色曲线坐标短暂地保持不变）；反向间隙啮合后，蓝色曲线与

红色曲线逐渐靠近，并最终重合。这表明当伺服轴的进给方向发生改变时，反

向间隙会导致伺服轴进给滞后，反向间隙啮合后，非线性伺服轴的响应与线性

伺服轴完全相同。 
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图 4-13 圆仿真中 X 轴的位置响应 

Fig. 4-13 Position response of X axis in circle simulation 

圆仿真轮廓误差如图 4-14 所示，其中参考圆的半径为 20μm。 
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图 4-14 圆仿真中的圆轮廓误差 

Fig. 4-14 Circle contour error in circle simulation 

由图 4-14 可以看到，在全闭环伺服机床中，瞬态反向间隙误差仅短暂地存

在于过象限处；在稳态处，瞬态反向间隙误差完全消失，圆轮廓误差仅存在较
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小的径向误差。该仿真结果与 4.3.3 节的理论分析完全吻合。 
为验证圆瞬态反向间隙误差幅值表达式(4-42)与(4-43)的准确性，将位置环

增益系数 Kp 设置为 75，此时位置环的转角频率为 75rad/s，进行了如下的 3 组

仿真实验： 
第 1 组：反向间隙宽度 b 由 0 逐渐增加到 0.5mm，进给角速率与指令圆半

径保持不变： =0.2rad/s, R=50mmω ； 

第 2 组：进给角速率ω变化范围为 0~2rad/s，反向间隙宽度与指令圆半径

保持不变： 0.1mm, =50mmb R= ； 

第 3 组：指令圆半径 R 的变化范围为 0~5000mm，反向间隙宽度与进给角

速率保持不变： 0.1mm,  0.2rad/sb ω= = ； 
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图 4-15 圆瞬态反向间隙误差幅值的仿真结果与理论结果比较 
Fig. 4-15 Comparison of simulation results and theoretical results of of transient backlash error 

under circular feed condition 
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图 4-15 中，蓝色“*”为仿真得到的最大圆轮廓误差；红色实线为反向间

隙啮合时的理论圆轮廓误差，由式(4-43)估计得出；红色实线为圆的径向误差，

由式(4-35)估计得到。 
由图 4-14 可以看到，圆轮廓误差的最小半径出现在稳态时，最大半径出现

在反向间隙啮合时，由此可以推断，最大的圆轮廓误差或者等于径向误差，或

等于反向间隙啮合时的轮廓误差。图 4-15 很好的印证了这点：最大的仿真圆轮

廓误差或等于理论径向误差，或者等于反向间隙啮合时的理论轮廓误差。这证

明式(4-35)与式(4-43)是准确的，因此，4.3.3 节关于圆瞬态反向间隙误差的理论

推导是正确的，圆瞬态反向间隙误差的解析表达式(4-42)也是准确的。由于式

(4-35)，(4-42)，和(4-43)是基于简化的伺服轴模型推导得到的，因此可以证明

图 4-4 所示的简化的伺服轴模型也是准确、合理的。 

4.5.2 瞬态反向间隙误差补偿方法实验验证 

驱动电机伺服驱动器光栅尺工作台直线导轨 丝杠

 
    (a) 单轴全闭环进给平台                (b) 三轴加工中心数控机床 

(a) Single-axis full-closed loop feed platform     (b) Three-axis machining center CNC 
图 4-16 实验平台 

Fig. 4-16 Experiment platform 

表 4-2 单轴全闭环进给平台主要参数 
Table 4-2 Main parameters of single-axis full-closed loop feed platform 

参数名称 主要参数 
额定功率(kW) 1 
额定电流(A) 5.5 

额定转矩(N·m) 3.2 
额定转速(r/min) 2500 
转动惯量(kg∙m2) 3.11×10-4 
反向间隙值(μm) 80 
编码器每转脉冲数 217 cts 
丝杠螺距(mm) 20mm 

光栅尺分辨率(nm) 100 
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表4-3 三轴加工中心数控机床平台主要参数 
Table 4-3 Main parameters of three-axis machining center CNC 

参数名称 
参数值 

X 轴 Y 轴 
额定功率(kW) 1.5 1.5 
额定电流(A) 7 6 

额定转矩(N·m) 6 10 
额定转速(r/min) 2500 1500 
转动惯量(Kg·m2) 0.86×10-3 1.82×10-3 
反向间隙值(μm) 3.5 6.5 

绝对式编码器位数 23 23 
丝杠螺距(mm) 5 5 

光栅尺分辨率(nm) 1 1 

为更好的验证本章关于瞬态反向间隙误差产生机理及所提补偿方法的有效

性，实验分别在单轴全闭环进给平台和全闭环数控机床平台上进行，如图 4-16
所示。单轴全闭环进给平台主要参数如表 4-2 所示，三轴加工中心数控机床主

要参数如表 4-3 所示。 
平台测试内容包括: 
（1）两种瞬态反向间隙误差补偿方法对比实验； 
（2）单轴瞬态反向间隙误差补偿实验； 
（3）基于瞬态反向间隙误差补偿的圆轨迹圆度测试对比实验。 

4.5.2.1 瞬态反向间隙误差补偿方法验证 
为了验证两种瞬态反向间隙误差补偿方法的有效性，本节在单轴平台上对

两种方法的补偿效果进行对比。其中，基于转速前馈的瞬态反向间隙误差补偿

方法中补偿信号采用方波形式的脉冲，在单轴平台中，反向间隙宽度为 80μm，

因此设 c0=10mm/s，将 c0 与 b=0.08mm 代入方程(4-48)，可计算得到方波的持续

时间为 tc=0.008s，此时，方波补偿信号理论上与反向间隙啮合区间刚好契合。

为了便于对比，实验中同时取 c0=10mm/s，tc=0.007s 的补偿信号进行瞬态反向

间隙补偿。 
对于基于转矩前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法，首先需要进行补偿信号

的获取，如图 4-8 中的步骤一。令用于补偿信号获取的位置指令信号为正弦波

形式，幅值为 10mm，频率为 0.5Hz，转矩前馈补偿信号获取过程中转速及转矩

信号如图 4-17 所示。由图 4-17 中的局部放大图可见，在伺服轴过象限运行时，

末端转速会出现短暂的静止现象，这与理论分析中所描述的现象相吻合。通过

“失速”现象得到反向间隙啮合区间标志信号，分别记录该信号上升及下降沿

时刻所对应的的转矩值，在该图中，Te(t1)至 Te(t2)为反向间间隙反向啮合起始
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及结束时刻电流值（Te(t1)=0.18 N·m, Te (t2)=-0.12 N·m），Te(t3)至 Te(t4)为反向间

间隙正向啮合起始及结束时刻电流值（Te(t3)=-0.12 N·m, Te(t4)=0.18 N·m）。因此

通过辨识可得反向间隙正向啮合时转矩前馈补偿信号幅值为 0.3N·m
（ Te(t4)-Te(t3)），反向间隙反向啮合时转矩前馈补偿信号幅值为 -0.3N·m
（Te(t2)-Te(t1)）。 
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图 4-17 转矩补偿信号辨识 

Fig 4-17 Torque compensation signal identification 

图 4-18 为单轴伺服进给平台在未进行补偿时的位置响应波形，其中图

4-18(a)为位置及转速响应波形，图 4-18(b)为位置及转速响应局部放大图。可以

看出，当没有实施反向间隙误差补偿时，在转速过零处，末端位置出现了短时

间的静止现象，其滞后时间约为 0.029s。此外，在转速过零时，末端位置跟踪

误差（即瞬时反向间隙误差）突然增大，其值约为 0.083mm，该值约等于所测

量反向间隙值相，这与 4.3 节中分析的反向间隙误差函数描述相符合。 
图 4-19 为在采用文中所研究的两种不同的瞬态反向间隙补偿方法进行补

偿后的位置响应在转速过零处的局部放大图。没有实施反向间隙误差补偿时，

瞬态反向间隙误差如图 4-19(b)中蓝色曲线所示，其幅值约为 0.083mm。在采用

基于转速前馈的补偿方法时，随着补偿信号的延续时间的增大，瞬态反向间隙

的误差幅值会相应减小。 
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(a) Waveform of position and speed response  
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(b) 位置及转速响应局部放大波形 

(b) Partial magnified waveform of position and speed response  
图 4-18 未补偿时单轴进给平台位置响应波形 

Fig. 4-18 Position control response waveform of single-axis feed platform without 
compensation 
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(a) 位置响应局部放大图 

(a) Partial magnified waveform of position response  
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(b) 跟踪误差局部放大图 

(b) Partial magnified waveform of position tracking error  
图 4-19 采用不同补偿方法时的瞬态反向间隙误差 

Fig. 4-19 Transient backlash error when using different compensation methods 

由图 4-19 可以发现，当补偿信号持续时间为 0.007s 时，瞬态反间隙误差幅

值约为 0.04mm，当补偿信号持续时间为 0.008s 时，瞬态反向间隙误差幅值约

为 0.033mm。但是，继续增大补偿型号的持续时间不会继续使得瞬态反向间隙

误差幅值降低，反而会出现过补偿的现象，影响系统稳定性，这在位置伺服场

合是决定禁止的。对比可以看出，基于转矩前馈的自适应瞬态反向间隙补偿方
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法在不需要提前设定反向间隙值的情况下，仍能够很好的补偿瞬态反向间隙误

差值，补偿后，瞬态反向间隙误差几乎可以被完全补偿。 
此外，为了验证基于转矩前馈的自适应瞬态反向间隙补偿方法在间隙值变

化时的有效性，分别在单轴进给平台滚珠丝杠的近电机侧至远电机侧进行了补

偿实验，实验结果如图 4-20 所示。对于滚珠丝杠平台，由于近电机侧至远电机

侧平台所处位置丝杠弹性的不同，反向间隙值也会有不同的变化。又实验结果

可以看出，在同一平台下，即使反向间隙值或摩擦特性或弹性系数出现微小变

化，所提方法也能够实现较好的瞬态反向间隙补偿效果。 
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(a) 未补偿时位置跟踪误差波形 

(a) Waveform of position tracking error without compensation 
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(a) 补偿后时位置跟踪误差波形 

(b) Waveform of position tracking error with compensation 
图 4-20 反向间隙值对基于转矩前馈的补偿方法的影响 

Fig. 4-20 The influence of backlash value on compensation method based on torque 
feedforward 

4.5.2.2 单轴瞬态反向间隙误差补偿实验 
为更好的说明基于转矩前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法的补偿效果，分

别进行不同幅值、频率下瞬态反向间隙补偿对比实验。位置给定为正弦，选取

以下四组：(1)正弦幅值为 20mm 频率为 0.1Hz；(2)正弦幅值为 50mm 频率为

0.1Hz；(3)正弦幅值为 20mm 频率为 0.5Hz；(4)正弦幅值为 50mm 频率为 0.5Hz。
实验中，补偿方法一为 4.4.1 节中所描述的基于转速前馈的反向间隙补偿方法，

补偿方法二位 4.4.2 节中所描述的基于转矩前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法。

实验结果图 4-21 (a)、(b)、(c)、(d)所示，同时，各位置指令情况下两种瞬态反
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向间隙误差补偿方法的位置跟踪误差值见表 4-4。 
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 (a) Position command 20sin(2π×0.1t)mm (b) Position command 50sin(2π×0.1t) mm 
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 (c) 位置指令 20sin(2π×0.5t)mm  (d) 位置指令 50sin(2π×0.5t)mm 

 (c) Position command 20sin(2π×0.5t)mm (d) Position command 50sin(2π×0.5t) mm 
图 4-21 单轴反向间隙补偿实验 

Fig. 4-21 Single-axis backlash compensation experiment 

表 4-4 两种补偿方法补偿后跟踪误差对比 
Table 4-4 Comparison of tracking error of two compensation methods 

位置给定(mm) 
位置跟踪误差(µm) 

补偿方法一 补偿方法二 

20sin(2π×0.1t) -23.2~+21.2 -6.9~+5.9 

50sin(2π×0.1t) -26.1~+24.9 -7.4~+9.0 

20sin(2π×0.5t) -40.2~+37.9 -8.6~+7.98 

50sin(2π×0.5t) -43.8~+43.7 -12.2~+13.1 
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由图 4-21 及表 4-4 可以发现，基于转矩前馈的补偿方法对于瞬时反向间隙

误差的抑制效果非常明显，并且随着误差凸起的消除，位置跟踪误差整体减小，

从而提高位置控制精度。此外，随着位置给定的频率、幅值的提高，反向时的

位置跟踪误差凸起也随之增加，这与公式(4-26)及图 4-12 中的仿真波形相吻合。 
4.5.2.3 两轴圆轨迹反向间隙误差补偿实验 

双轴圆轨迹实验在三轴加工中心数控机床上完成，在 XY 平面加工半径为

50mm，圆心位置（167.4025mm，-87.1473mm），进给方向为顺时针方向，进给

速率 1000mm/min。在全闭环位置控制模式下，在 X 轴及 Y 轴均进行反向间隙

补偿功能，也即在圆 0°和 180°位置触发 X 轴补偿功能，在圆 90°和 270°
位置触发 Y 轴补偿功能。为了对比两种瞬态反向间隙误差补偿方法的效果，首

先，X 轴反向间隙为 3.5μm，设定用于反向间隙补偿的方波脉冲的幅值

c0=0.4mm/s，将 c0 与 b=3.5μm 代入方程 (4-48)，可计算得到方波的幅值为

tc=0.00875s。Y 轴反向间隙为 6.5μm，设定用于反向间隙补偿的方波脉冲的幅

值 c0=0.4mm/s，将 c0 与 b=6.5μm 代入方程(4-48)，可计算得到方波的幅值为

tc=0.01625s。为了研究基于转速前馈的补偿方法中补偿信号对反向间隙的补偿

效果，总共进行 4 次试验，X 轴持续时间分别为：0s、0.003s、0.006s 和 0.008s，
Y 轴持续时间分别为：0s、0.005s、0.01s 和 0.016s，实验圆轨迹测试采用

RenishawQC20W 无线球杆仪，校准规为 Renishaw ZERODUR，测试装置主要

参数如表 4-6 所示，实验结果如图 4-22 所示。 
表4-5 测量装置主要参数 

Table 4-5 Main parameters of measuring device 

参数名称 参数值 

传感器分辨率(μm) 0.1 

球杆传感器精度(μm) 0.5 

最大采样率(value/min) 1000 

校准器精度(μm) 1 

由图 4-22 可以发现，在不补偿时 X 轴过象限轮廓误差为 3μm，Y 轴过象

限轮廓误差为 6μm，与理论分析中圆轨迹下由反向间隙引起的变象限误差幅值

相吻合。由图 4-22 (b)、(c)、(d)可以看出随着补偿信号持续时间越接近理论计

算值，瞬态反向间隙的误差幅值逐渐减小，在 tcx=0.008s，tcy=0.016s 时，补偿

后 X 轴过象限轮廓误差约为 1.5μm，Y 轴过象限轮廓误差约为 3μm。从以上实

验可以看到，与未补偿时的轮廓误差相比，基于转速前馈的补偿方法可以极大

地减小反向间隙在全闭环伺服机床中引起的加工误差。 
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 (a) 持续时间 tcx=0s tcy=0s              (b) 持续时间 tcx=0.003s tcy=0.005s  
 (a) Holding time tcx=0s tcy=0s             (b) Holding time tcx=0.003s tcy=0.005s  
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 (c) 持续时间 tcx=0.006s tcy=0.01s             (d) 持续时间 tcx=0.008s tcy=0.016s  
 (c) Holding time tcx=0.006s tcy=0.01s         (d) Holding time tcx=0.008s tcy=0.016s  

图 4-22 圆轨迹下基于转速前馈的反向间隙补偿方法实验圆度测试 
Fig. 4-22 Roundness test of backlash compensation method based on speed feedforward under 

circular trajectory 

图 4-23 为采用基于转矩前馈的瞬态反向间隙补偿方法的圆度测量结果，可

以看出，相比于基于转速前馈的补偿方法，该方法不需要对补偿信号进行复杂

计算，能够降低调试人员对补偿效果的影响，此外，该方法在反向间隙宽度未

知的情况即可完成对瞬态法反向间隙误差的补偿。由测量数据可以看出，补偿

后 X 轴过象限轮廓误差约为 1.1μm，Y 轴过象限轮廓误差约为 2.4μm，相比于

基于转速前馈的方法，能够对瞬态反向间隙误差做好更好的补偿。 
通过本节实验，可以看出在全闭环伺服驱动系统中，过象限点处的瞬态位

置跟踪误差主要由反向间隙引起。此外，通过在速度指令信号中加入补偿信号

以加速反向间隙的啮合过程的反向间隙补偿方法，能够实现缩短反向间隙引起

的滞后时间，并减小瞬态反向间隙误差幅值，但该方法的补偿效果受限于反向
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间隙值测量的准确性、补偿信号的人工设定数值以及负载惯量变化，在实际工

程应用中，出于保守的做法，补偿效果通常处于欠补偿状态，无法做到对反向

间隙误差的完全补偿。基于转矩前馈的反向间隙补偿方法，由于将反向间隙啮

合期间力平衡作用、伺服驱动技术与补偿方法相结合，在反向间隙值不知的情

况下，既可以实现补偿信号的自动配置及投切，补偿效果较好，且方便应用，

补偿效果不受负载转动惯量的变化影响。 

1μm/div

2.4μm

1.1μm

 
图 4-23 圆轨迹下基于转矩前馈的反向间隙补偿方法实验圆度测试 

Fig. 4-23 Roundness test of backlash compensation method based on torque feedforward under 
circular trajectory 

4.6 本章小结 

本章节对全闭环伺服驱动系统中的瞬态反向间隙误差产生机理及补偿方法

深入研究。首先，在滞后间隙模型的基础上，建立了含间隙非线性的全闭环伺

服轴理论模型，研究了瞬态反向间隙误差的产生机制，得出了在全闭环伺服系

统中瞬态反向间隙产生于直线加工起始阶段和圆加工过象限点处的结论。然后，

基于简化的伺服轴模型，分别推导了直线加工与圆加工中瞬态反向间隙误差的

幅值表达式。最后，在分析基于转速前馈的瞬态反向间隙误差补偿方法的基础

上，通过结合伺服驱动控制各环路有效信息，建立了一种基于转矩前馈的自适

应反向间隙误差补偿方法，该方法不需要预先测量反向间隙值，且补偿信号可

由算法自动生成，方法简单有效，避免了过补偿或欠补偿的现象发生。仿真和

实验结果表明，采用反向间隙补偿方法后，瞬态反向间隙误差的幅值可以得到

有效的降低。 
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第 5 章 基于扰动观测器的位置控制 
通讯延时补偿方法 

5.1 引言 

现代数控系统通常采取 NC 负责计算，伺服驱动器负责执行的结构理念，

将轨迹规划和位置环控制放到 NC 中执行，速度和电流环控制由伺服驱动器完

成。NC 输出速度指令，经过总线传输至伺服驱动器，伺服驱动器读取位置传

感器的位置信息，经总线反馈给 NC，在输入、反馈双通道都会存在一个通讯

周期的滞后。延时项的存在，使得被控制对象不能及时反应系统所受扰动，尤

其是在“高速高精”的应用需求下，高位置环增益使得位置控制易产生超调或

调节时间长的现象，甚至出现系统振荡乃至发散的问题，而这在机床加工过程

中是严格禁止的。 
本章致力于研究通讯延时对位置环的影响及补偿措施。首先，基于双位置

反馈控制架构，建立含通讯延时的全闭环伺服驱动系统模型，分析通讯延时对

系统稳定性的影响，指出延时补偿的必要性。为了更好地对通讯延时进行补偿，

首先研究并设计 Smith 预估器，分析 Smith 预估器在应用中存在的模型失配问

题，在此基础上，分析模型误差来源。最后通过设计基于扰动观测器的通讯扰

动观测补偿策略，解决模型失配问题问题在通讯延时补偿中的影响。在本章中，

利用仿真分析验证延时补偿策略的正确性。 

5.2 位置环控制通讯延时问题分析 

5.2.1 含通讯延时的全闭环伺服驱动系统模型建立 

为了更好的分析位置环控制通讯延时对全闭环位置控制的影响，首先需要

建立含通讯延时的全闭环伺服驱动系统模型。结合现代数控机床数控系统结构，

即数控装置、伺服驱动单元和机械传动系统三部分，可以得到含位置环通讯延

时的全闭环伺服轴位置控制结构框图如图 5-1 所示。由图 5-1 可以看出，位置

环控制在数控装置中执行，而伺服驱动器主要执行速度环和电流环控制，数控

装置通过总线通讯与各伺服轴进行数据交互，各轴伺服驱动器通过总线通讯将

位置反馈信号传送给数控装置，数控装置通过总线通讯将转速指令信号发送给

各轴伺服驱动器，由此完成位置、转速和电流的三闭环控制。 
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图 5-1 进给系统控制结构图 

Fig. 5-1 Control structure diagram of feed system 

延时环节可以用式 5-1 表示，式中 r(t)和 y(t)分别表示输入信号和输出信号，

T 为延时时间。 
 ( ) ( )y t r t T= −  (5-1) 

将式(5-1)进行 Laplace 变换，可以得到延时环节的频域表达式为 
 ( ) ( ) TsY s R s e−=  (5-2) 

式(5-2)中的延时项 e-τs 的频率特性可以表示为 

 
( ) 1

( ) 360
G j

G j f T
ω

ω ωτ
=

∠ = − = − °× ×
 (5-3) 

由式(5-3)可以看出，随着延时时间的增大，延时环节造成系统的相位滞后

也就越严重。在数控机床加工中，圆弧加工最为常见，因此延时环节引起的相

位滞后对圆弧加工处的加工效果的影响最为明显，数控机床位置控制环路简化

框图如图 5-2 所示。例如，若系统进给速度为 1000mm/s，圆弧半径为 30mm 时，

X 轴的位置指令信号约为频率为 5Hz 的正弦波。此时，若数控装置和伺服驱动

器的数据通讯会引入 4ms 的系统延时，通过结合式(5-3)，可以发现仅通讯延时

便会导致位置响应存在大于 7°的相角滞后。较大的相角滞后会极大的限制位

置环增益的提高，导致位置环带宽无法提升，使位置环控制精度降低。图 5-2
为数控机床位置控制环路简化框图， 

 
图 5-2 位置控制环路框图 

Fig. 5-2 Block diagram of position control loop 

结合数控机床位置控制系统中通讯延时产生的方式，可以得到含延时环节
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的数控机床全闭环位置控制系统框图如图 5-3 所示。 

 
图 5-3 含通讯延时的全闭环伺服驱动系统模型 

Fig. 5-3 Full-closed loop servo drive system model with communication delay 

5.2.2 通讯延时对全闭环位置控制的影响 

为了方便分析，将图 5-3 系统模型进行化简，如图 5-4 所示。 

 
图 5-4 含通讯延时的全闭环伺服驱动系统简化模型 

Fig. 5-4 Simplified model of full-closed loop servo drive system with communication delay 

其中，Gc(s)为位置环控制传递函数，Gp(s)为包含速度环和机械负载模型的

传递函数，分别表示为 
 ( )c pG s K=  (5-4) 

 5 4 2( )
+ +[ ( ) ] ( )

m s vp m s vi
p

m l l m vp l m vi m l s m s vi

k k k s k k k
G s

J J s J k k s J k k J J k s k k k s
+

=
+ + +

 (5-5) 

由式(5-4)、式(5-5)可得系统特征方程 H(s)如式(5-6)所示 

 
1 2

5 4 2

( )

( ) + +[ ( ) ] ( )

            + ( )
m l l m vp l m vi m l s m s vi

t t s
p m s vp m s vi

H s J J s J k k s J k k J J k s k k k s

k k k k s k k k e− +

= + + +

+
 (5-6) 

为了分析式(5-6)所示的系统特征方程特性，需要对式中的延时项 1 2( )t t se− + 进

行有理化近似。结合已有的延时项近似方法的优缺点及应用场景，这里选用

Pade 近似法对延时项进行近似，Pade 近似的多项式表达式可以表示为 
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0 0

( )! !( ) ( )! !( )
!( )! !( )!

j jl k
s

j j

l k j l s l k j k se
j l j j k j

τ τ τ−

= =

+ − − + −
≈

− −∑ ∑  (5-7) 

为了对比 Pade 近似的有效性，选取一阶惯性环节近似进行对比，一阶惯性

环节近似表达式为 

 1
1

se
s

τ

τ
− ≈

+
 (5-8) 

图 5-5 为当延时时间为 1ms 时，不同阶次 Pade 近似和一阶惯性环节近似在

时域和频率的对比波形。图 5-5 为当延时时间为 1ms 时，不同阶次 Pade 近似和

一阶惯性环节近似在时域和频率的对比波形。从仿真波形可以看出，Pade 近似

效果要明显好于一阶惯性环节。同时，随着 Pade 近似多项式阶次的增高，有理

化近似的效果也越好，但高阶次会引起计算量增大的问题，这就限制了高阶次

近似在实际工程中应用。考虑到伺服驱动系统位置环控制带宽相对较低的特性，

因此在接下来的分析中选用一阶 Pade 近似来等效延时环节。 
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图 5-5 Pade 近似及一阶惯性环节近似对比 

Fig. 5-5 Comparison of Pade approximation and first-order inertial link approximation 

接下来对含延时全闭环位置控制系统进行稳定性分析。首先，结合图 5-4，
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可以得到含延时全闭环位置控制系统的开环传递函数如式(5-9)所示。 

 
( ) 1 2( )

_ 5 4 2+ +[ ( ) ] ( )

t t s
p m s vp m s vi

double delay
m l l m vp l m vi m l s m s vi

k k k k s k k k e
G

J J s J k k s J k k J J k s k k k s

− ++
=

+ + +
 (5-9) 

为了使理论分析与实验相吻合，理论分析采用与第四章中数控机床镗床的

系统参数，用于理论分析的主要系统参数如表 5-1 所示。将表 5-1 中参数代入

式(5-9)，并在延时时间分别为 1ms，2ms 和 3ms 条件下绘制系统根轨迹图如图

5-6 所示。图 5-6 中 β 为相应根轨迹所对应的位置环控制器增益。 

表5-1 全闭环伺服驱动系统主要参数 
Table 5-1 Main parameters of full-closed loop servo drive system 

参数 数值 
电机惯量 Jm (kg·m2) 1.82×10-3 
负载惯量 Jl (kg·m2) 9.1×10-3 
轴刚度 Ks (N∙m/rad) 300 

速度环比例系数(N∙m∙s/rad) 15 
速度环积分系数(1/s) 300 

电磁转矩系数 0.6 
位置环比例系数(rad/s) 7 

 
图 5-6 不同延时时间的系统根轨迹图 

Fig. 5-6 System root locus diagrams with different delay times 

由图 5-6 所示的不同延时时间时系统根轨迹图可以看出，延时时间的存在

会对系统稳定性产生影响。具体的，延时时间越大，系统的稳定域越小，即稳

定的位置环增益系数越小。由此可见，延时环节的存在会导致最大位置环增益
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的降低，限制位置环的带宽。 
图 5-7 为不同延时时间时，相同位置环增益设定下，全闭环位置控制的位

置响应仿真波形。从仿真结果可以明显看出，延时时间的增加会导致末端位置

响应超调量和调节时间的增大，若继续增大位置环增益，则会出现位置环失稳

现象。由以上分析可以看出，为了保证含延时环节的位置环控制系统的稳定运

行，位置环增益应当设置为较小的参数值。较小的位置环增益参数虽然可以保

证系统的稳定运行，但会引起末端位置轮廓误差的增加，尤其在高进给速度时

尤为明显。因此为了在保证系统稳定的同时提高位置环的增益，需要对延时环

节进行补偿。 

时间[100ms/格]

位
置

[ 0
.0

5m
m

/格
]

20

位置指令
无延时

1ms延时
2ms延时
3ms延时

 
图 5-7 不同延时时间下的定位末端响应 

Fig. 5-7 Positioning response under different delay time 

5.3 基于 Smith 预估器的通讯延时补偿方法 

5.3.1 Smith 预估补偿器设计 

Smith 预估补偿器经常被用于含延时环节的系统补偿中，其原理图如图 5-8
所示。图 5-8 中 Gc(s)、Gp(s)和 Gpo(s)分别为控制器传递函数、系统传递函数、

和预估模型传递函数，t1 和 t2 为实际延时间，tp 为估计延时时间。 

 
图 5-8 Smith 预估器原理图 

Fig. 5-8 Smith predictor schematic 
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由图 5-8 可知，原系统的闭环传递函数为 

 
1

1 2( )

( ) ( )
( )

1 ( ) ( )

t s
c p

t t s
c p

G s G s e
G s

G s G s e

−

− +=
+

 (5-10) 

加入 Smith 预估补偿器后，系统的闭环传递函数为 

 
1

1 2( )

( ) ( )
ˆ1 ( )[ ( )(1 ) ( ) ]p

t s
c p

smith t s t t s
c p p

G s G s e
G

G s G s e G s e

−

− − +
=

+ − +
 (5-11) 

由式(5-11)可知，当预估模型及预估延时时间与实际系统完全相同时，即

ˆ ( ) ( )p pG s G s= ， 1 2pt t t= + 时，系统闭环传递函数为 

 
1

' ( ) ( )
1 ( ) ( )

t s
c p

smith
c p

G s G s e
G

G s G s

−

=
+

 (5-12) 

通过式(5-10)和式(5-12)可以看出，当预估模型及延时时间均与实际系统参

数相吻合时，Smith 预估补偿方法能够得到很好地延时补偿效果，补偿后的系

统特征方程并不含有延时项。 

5.3.2 Smith 预估补偿器模型失配问题分析 

由 Smith 预估补偿器的原理可以搭建基于 Smith 预估补偿器的全闭环位置

控制通讯延时补偿方法原理图如图 5-9 所示。 

 
图 5-9 基于 Smith 预估补偿器的全闭环位置控制通讯延时补偿方法原理图 

Fig. 5-9 Schematic diagram of communication delay compensation method for full closed loop 
position control based on Smith predictive compensator 
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在实际应用中，系统参数会随着系统外部环境等变化而变化，很多系统参

数均无法准确获取。结合图 5-9，基于 Smith 预估补偿器的全闭环位置控制通讯

延时补偿方法的模型失配来源主要有三个方面：负载惯量、轴刚度系数和延时

时间。为了验证模型失配对 Smith 预估补偿器的影响，参照图 5-9 及表 5-1 搭

建仿真模型并进行仿真，仿真中位置环比例增益为 kp=1500rad/s，延时时间 2ms，
位置给定为直线进给定位响应，模型失配比例为 50%，仿真结果如图 5-10 所示。 

时间[100ms/格]

位
置

[0
.0

5m
m

/格
]

20

位置指令
无补偿
Smith法

时间[100ms/格]
位
置
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.0

5m
m

/格
]

20

位置指令
无补偿
Smith法

 
 (a) 模型精准时定位末端位置波形  (b) 轴刚度系数失配时定位末端位置波形 
 (a) Model is accurate  (b) Shaft stiffness coefficient mismatch 
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m
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20

位置指令
无补偿
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 (c) 负载惯量失配时定位末端位置波形  (d) 延时时间失配时定位末端位置波形 
 (c) Load inertia mismtch  (d) Delay time mismatch 

图 5-10 Smith 预估器延时补偿效果分析 
Fig. 5-10 Analysis of delay compensation effect of Smith predictor 

由图 5-10 的仿真结果可以看出，在模型适配时，Smith 预估补偿器能够对

延时环节实现很好的补偿，补偿后位置响应超调量及调节时间明显降低。但当

负载惯量、轴刚度系数和延时时间出现参数失配时，在一定情况下，补偿不仅

没有提高系统的响应性能，还会引起末端位置振荡问题，恶化位置环控制效果。 
综上所述，传统 Smith 预估补偿器在系统模型及延时时间模型能够准确获

取的场合中能够实现很好的延时补偿效果。但在数控机床领域中，由于负载惯

量和轴刚度系数受环境因素变化影响较大，参数本身无法准确获取，因而无法

获得较好的通讯延时补偿效果。 

5.4 基于通讯扰动观测器的通讯延时补偿方法 

针对 Smith 预估器存在的参数鲁棒性差的问题，本文采用通讯扰动观测器
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(Communication Disturbance Observer, CDOB)对数控系统通讯延时进行补偿。相

比于 Smith 预估补偿器，CDOB 将延时环节等效为系统扰动量，该方法对系统

模型参数鲁棒性较高，同时参数设计较为明确。 

5.4.1 通讯延时对通讯扰动观测器的影响 

如图 5-11 (a)和图 5-11 (b)分别为包含输入延迟 T1 和输出延迟 T2 的时滞系

统和含输入扰动的控制系统。 

( )G s1T se− 2T se−( )U s ( )Y s
 

(a) 含输入输出延时的时滞系统 
(a) Time-delay system with input and output delay 

( )G s( )U s + −

( ) ( ) TsU s U s e−−

( )Y s
 

(b) 含输入扰动的控制系统 
(b) Control system with input disturbance 
图 5-11 时滞系统与含扰动系统框图 

Fig. 5-11 Block diagrams of time-delay systems and systems with disturbances 

图 5-11 (a)的状态方程可以表示为 

 1

2

( ) ( ) ( )
( ) ( )

x t Ax t bu t T
y t cx t T

= + −
= −



 (5-13) 

在这里，x 是 n×1 的状态矩阵，u 是输入，y 是输出，A 为 n×n 的矩阵，b
是 n×1 的矩阵，c 为 1×n 的矩阵。经拉普拉斯变换后得到 

 
1

2

( ) ( ) ( )
( ) ( )

T s

T s

sX s AX s bU s e
Y s cX s e

−

−

= +

=
 (5-14) 

令 T=T1+T2，得到系统输入-输出的关系为 

 1 21( ) ( ) ( )
( )

T s T s TsY s c sI A be e G s e
U s

− −− −= − =  (5-15) 

扰动在频域和时域下的表达式为 

 net ( ) ( ) ( ) TsD s U s U s e−= −  (5-16) 

 ( ) ( ) ( )netd t u t u t T= − −  (5-17) 

在这里，我们将这种扰动称为网络扰动。图 5-11 (b)的状态及输出方程为 
 net( ) ( ) ( ) ( )x t Ax t bu t bd t= + −  (5-18) 

 ( ) ( )y t cx t=  (5-19) 
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将式(5-17)代入式(5-18)中，得到 

 
( ) ( ) ( ) ( ( ) ( ))

( ) ( )
x t Ax t bu t b u t u t T

Ax t bu t T
= + − − −
= + −



 (5-20) 

将式(5-20)进行 Laplace 变换，得到 

 ( ) ( ) ( )
( ) ( )

TssX s AX s bU s e
Y s cX s

−= +
=

 (5-21) 

由此可以得到系统输入-输出之间的关系为 

 1( ) ( ) ( )
( )

Ts TsY s c sI A be G s e
U s

− − −= − =  (5-22) 

从输入-输出的角度对比式(5-15)和式(5-22)，可以发现二者表达式相同。因

此，可以将具有延时环节的系统等效为网络扰动系统进行分析。 
CDOB 可以在观测网络扰动的基础上对系统进行补偿，其中网络扰动估算

示意图和基于 CDOB 的延时补偿原理图分别如图 5-12、图 5-13 所示。 

 
图 5-12 网络扰动估算原理图 

Fig. 5-12 ND estimation schematic 

 
图 5-13 CDOB 延时补偿原理图 

Fig. 5-13 CDOB delay compensation schematic 

5.4.2 通讯扰动观测器的设计 

首先，将网络扰动向量设置为 
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 net
net

net

( )
( )

( )
d t

d t
d t
 

=  
 

 (5-23) 

当将网络扰动近似为常数时采用一阶 CDOB，将网络扰动近似为一阶多项

式时采用二阶 CDOB。二者的微分方程表达式为： 
一阶 CDOB 形式 

 net ( ) 0d t =  (5-24) 

二阶 CDOB 形式 

 net ( ) 0d t =  (5-25) 

此时，可将状态方程(5-18)和输出方程(5-19)相应地变换为 

 
net 2 net 2 1

( ) ( )
( )

( ) (t)n

x t A B x t b
u t

d t O E d o× ×

       
= +       

      





 (5-26) 

 1 2
net

( )
( ) [ ]

( )
x t

y t c o
d t×

 
=  

 
 (5-27) 

在一阶和二阶 CDOB 中矩阵 E 形式有所不同，其中一阶 CDOB 中矩阵 E
的形式为 

 
0 0

=
0 0

E  
 
 

 (5-28) 

二阶 CDOB 中，矩阵 E 的表达形式为 

 
0 0

=
0 1

E  
 
 

 (5-29) 

由此构造 CDOB，其状态方程及输出方程表达式为 

 
2 2 1netnet

ˆ ˆ( ) ( )
ˆ( ) ( ( ) ( ))ˆˆ ( )( ) n

x t x tA B b
u t k y t y t

O E od td t × ×

      
  = + + −    
         





 (5-30) 

 [ ]1 2
net

ˆ( )
ˆ( ) ˆ (t)

x t
y t c o

d×

 
=  

  
 (5-31) 

在这里，将 k 定义为观测器增益矢量。CDOB 可以使用 Gopinath 的方法来

构造，在一阶 CDOB 的情况下，估计的 ND 导出形式如下（gnet 是 CDOB 中低

通滤波器的截止频率）： 
一阶 CDOB 的表达形式为 

 net
net net

net

ˆ ( ) (s)gD s D
s g

=
+

 (5-32) 

一阶 CDOB 的极点位置为 
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 netp g= −  (5-33) 

二阶 CDOB 的表达形式为 

 1
net net2

2 1

ˆ ( ) ( )kD s D s
s k s k

=
+ +

 (5-34) 

二阶 CDOB 的极点位置为 

 
2

2 2 1
1 2

4
,

2
k j k k

p p
− ± −

=  (5-35) 

用
cdobnω 表示低通滤波器的自然角频率， cdobζ 表示低通滤波器的阻尼系数，

则参数 k1 和 k2 可表示为 

 2
1 cdobnk ω=  (5-36) 

 2 2
cdobcdob nk ζ ω=  (5-37) 

CDOB 极点位置的选取与网络扰动的动态特性密切相关。网络扰动动态特

性的推导过程沿用时滞系统稳定性分析时所采用的 Pade 近似方法，令 

 1

1

( 1) ( 1) 11 ( )
( )( 1) ( 1) ! ( )

( 1) ( 1) 11 ( )
( )( 1) ( 1) !

m
i

s i
mnn

i

i

m m m i s
m n m n m n i ie P s

n n n i s
m n m n m n i i

τ
τ

τ

− =

=

− − +
+ −

+ + − + − += =
− − +

+
+ + − + − +

∑

∑









 (5-38) 

则 ND 的近似表达式为 

 net
( )( ) ( )(1 ( )) ( )
( )mn

n sD s U s P s U s
d s

= − =  (5-39) 

可由 d(s)=0 近似计算网络扰动的特征极点，并基于网络扰动的动态特性，

提出两个 CDOB 的设计条件。 
第一个条件是复平面上极点与原点的距离。CDOB 极点的实部应小于网络

扰动极点的实部，因为CDOB估计误差的收敛速度应快于网络扰动的动态特性。

因此，第一个条件描述如下 
 cdob nd[ ] [ ]Re p Re p<  (5-40) 

极点配置示意图如图 5-14(a)所示，基于此条件设计一阶和二阶 CDOB。由

式(5-33)和式(5-40)得到一阶 CDOB 的设计条件为 
 net nd net nd[ ] [ ]g Re p g Re p− < ⇔ > −  (5-41) 

由式(5-37)和式(5-40)得到二阶 CDOB 的设计条件为 

 2
nd 2 nd[ ] 2 [ ]

2
k Re p k Re p− < ⇔ > −  (5-42) 
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 (a) 条件一示意图  (b) 条件二示意图 

图 5-14 CDOB 极点配置图 
Fig. 5-14 Diagram of CDOB pole configuration 

第二个条件是阻尼系数的设计，只在二阶 CDOB 的设计中考虑，设使用二

阶 Pade 逼近来近似网络扰动，则网络扰动被描述为 

 net 22
2

2

12

( ) ( )(1 ( )) ( )( )6 12

s
D s U s P s U s

s s
τ

τ τ

= − =
+ +

 (5-43) 

由分母的二次多项式得到： 

 
nd nd

2 2 2
nd2

6 12 2 n ns s s sζ ω ω
τ τ

+ + = + +  (5-44) 

为满足 CDOB 的瞬态响应快于 ND 的动态特性，CDOB 的阻尼系数应小于

ND 的阻尼系数，由此得到设计条件二为: 
 cdob ndζ ζ<  (5-45) 

极点的阻尼配置示意图如图 5-14(b)所示。通常将网络扰动近似为常数形

式，采用一阶 CDOB 形式就可以获得较好的补偿效果，且一阶低通滤波器形式

简便，所需调节参数少，更易于实现。因此在本文中选取一阶 CDOB 进行延时

补偿。采用 CDOB 延时补偿方法的双位置反馈的全闭环铣床原理图如图 5-15
所示。扰动观测器极点位置配置与系统鲁棒性是相关的。在基于通讯扰动观测

器的通讯延时补偿方法中，系统的响应特性会受扰动观测器的性能影响，而扰

动观测器的性能主要由观测器中参数的准确性及极点位置决定。简单来说，即

CDOB 极点的实部应小于 ND 极点的实部，这样 CDOB 估计误差的收敛速度才

会快于 ND 的动态特性。在实际应用中，所设计的扰动观测器的极点位置需要

根据实际系统的响应需求来进行选择，在观测器稳定的前提下，不同极点位置

会使实际系统产生不同的响应特性。 
为验证 CDOB 极点参数配置的有效性，在图 5-15 的基础上进行仿真验证，



第 5 章 基于通讯扰动观测器的位置控制通讯延时补偿方法 

 - 111 - 

仿真中延时时间总计为 4ms。经计算可知在此系统中，CDOB 的 gnet 值应大

于 500，因此取 gnet 分别取为 600，300 和 100 进行仿真，仿真结果如图 5-15
所示。由仿真结果可以看出，当极点位置靠近虚轴时，补偿效果明显变差，

甚至会出现发散现象，影响系统稳定性。因此，在实际应用中，为满足 CDOB
的瞬态响应快于 ND 的动态特性，扰动观测器的极点位置要取的比延时等效

的扰动环节的极点远，如此才能有比较好的补偿效果。 

 
图 5-15 基于双位置反馈控制的 CDOB 补偿原理图 

Fig. 5-15 Schematic diagram of CDOB compensation based on dual position feedback control 
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图 5-16 不同极点配置下的延时补偿效果 

Fig. 5-16 Delay compensation effect under different pole configurations 

5.5 两种通讯延时补偿方法仿真及实验验证 

5.5.1 两种通讯延时补偿方法仿真验证 
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本文针对应用于数控机床中的全闭环伺服驱动系统位置控制存在的通讯延

时问题研究了两种解决方案：第一种是基于 Smith 预估补偿器的延时补偿策略；

第二种是针对 Smith 预估器在应用中存在模型失配问题，提出的基于通讯扰动

观测器的延时补偿策略。下面基于仿真，对本章研究的两种延时补偿策略进行

仿真分析，仿真中用的系统参数如表 5-1 所示。 
通过搭建仿真模型，分别对两种延时补偿器在模型准确和模型失配条件下

进行仿真对比，仿真结果如图 5-17 所示。图 5-17(a)为模型全完匹配时，两种

补偿方法补偿效果图。在模型完全准确时，两种补偿效果都比较好。图

5-17(b)~(d)分别为轴刚度系数失配、负载惯量失配及延时时间失配的补偿效果。

因 CDOB 补偿法中含有低通滤波环节，可以削弱模型偏差造成的影响，所以三

种工况下补偿效果都优于传统 Smith 预估补偿；当延时时间失配时，CDOB 具

有较好的响应性，动态过程的滞后性明显低于传统 Smith 预估补偿方法，且调

节时间更短，补偿效果最好。 
图 5-18 为轴刚度系数和负载惯量值均存在失配时，两种通讯延时补偿方法

的补偿效果仿真波形。由仿结果可以发现，Smith 预估补偿产生大幅度不收敛

振荡，补偿效果极差，算法失效；CDOB 补偿法产生小幅度的收敛振荡。 
由以上仿真可知，当模型参数准确或失配问题并不严重时，两种方法补偿

效果均较好，其中传统 Smith 预估器实现更为简单；当轴刚度失配、负载惯量

失配或延时时间失配较为严重时，CDOB 补偿策略能够有更好的补偿效果。 
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 (a) 模型精准时定位末端位置波形  (b) 轴刚度系数失配时定位末端位置波形 
 (a) Model is accurate  (b) Shaft stiffness coefficient mismatch 
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(c) 负载惯量失配时定位末端位置波形    (d) 延时时间失配时定位末端位置波形 

 (c) Load inertia mismtch  (d) Delay time mismatch 
图 5-17 不同模型失配条件下两种补偿位置响应波形 

Fig. 5-17 Position response waveforms under different model mismatch conditions 



第 5 章 基于通讯扰动观测器的位置控制通讯延时补偿方法 

 - 113 - 

时间[100ms/格]

位
置

[0
.0

5m
m

/格
]

20

位置指令
含延时
Smith法
CDOB法

 
图 5-18 刚度系数及负载惯量均失配时两种补偿位置响应波形 

Fig. 5-18 Position response when stiffness coefficient and load inertia are both mismatched 

5.5.2 两种通讯延时补偿方法实验验证 

本章实验在广州数控三轴加工中心机床上进行，实验平台如图 4-16(b)所
示，该机床采用 GSK 25Mb-H 系列数控系统，伺服驱动器为广州数控自研驱动

器，末端位置传感器为高精度光栅尺。实验条件为 Y 轴位置定位，位置环比例

增益为 2000rad/s，进给速度为 10000mm/min，数控系统与伺服驱动器间的通讯

周期设为 2ms。 
图 5-19 为未进行通讯延时补偿时，全闭环位置控制模式（双位置反馈控制）

下，位置定位实验波形。由 5-19 实验波形可以看出，通讯延时项的存在会导致

轴端速度与末端速度出现自持振荡问题，轴端转速振荡的峰 -峰值约为

400mm/min，末端位置振荡的峰峰值约为 610mm/min。直线末端位置也存在振

荡，振荡幅值约为 75μm。 
图 5-20、图 5-21 为采用 Smith 预估器进行通讯延时补偿后的位置定位实验

波形，其中图 5-20 为 Smith 预估器模型精确时的补偿结果，图 5-21 为 Smith
预估器中轴刚度系数及负载惯量均存在 50%失配时的补偿结果。 

从图 5-20 和图 5-21 的实验结果可以看出，采用 Smith 预估器能够实现通

讯延时的补偿，达到提高位置控制系统的稳定性的目的，但当模型存在失配时，

补偿效果会变差。图 5-20 中，轴端速度无振荡超调，末端速度有微小超调振荡

并逐渐收敛，末端转速振荡的峰-峰值为 56mm/min，直线末端定位误差幅值约

为 0.15μm。图 5-21 中，轴端速度与末端速度仍然会存在自持振荡问题，轴端

转速振荡的峰-峰值约为 140mm/min，末端位置振荡的峰峰值约为 420mm/min，
同时，直线末端位置也存在振荡，振荡幅值约为 2μm。 

图 5-22、图 5-23 为采用通讯扰动观测器进行通讯延时补偿后的位置定位实

验波形，其中图 5-22 为 CDOB 模型精确时的补偿结果，图 5-23 为 CDOB 中轴

刚度系数及负载惯量均存在 50%失配时的补偿结果。 
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(a) 位置响应波形 

(a) Position response waveform 
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(b) 速度响应波形 

(b) Speed response waveform 
图 5-19 未进行通讯延时补偿时位置定位实验结果 

Fig. 5-19 Experimental results of position response without communication delay 
compensation 
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(a) 位置响应波形 

(a) Position response waveform 
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(b) 速度响应波形 

(b) Speed response waveform 
图 5-200 模型精准时 Smith 预估器延时补偿实验 

Fig. 5-20 Experimental results of position response using Smith predictor  
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(a) 位置响应波形 

(a) Position response waveform 
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(b) 速度响应波形 

(b) Speed response waveform 
图 5-21 存在模型失配时 Smith 预估器延时补偿实验 

Fig. 5-21 Experimental results of position response using Smith predictor with model mismatch 
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(a) Position response waveform 
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(b) 速度响应波形 

(b) Speed response waveform 
图 5-22 模型精准时 CDOB 延时补偿实验 

Fig. 5-22 Experimental results of position response using CDOB 
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(a) 位置响应波形 

(a) Position response waveform 
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(b) 速度响应波形 

(b) Speed response waveform 
图 5-23 存在模型失配时 CDOB 延时补偿实验 

Fig. 5-23 Experimental results of position response using CDOB with model mismatch 

由图 5-22 和图 5-23 可以看出，在模型精确时，补偿后轴端速度无振荡超

调，末端速度有微小超调振荡并逐渐收敛，末端转速振荡的峰 -峰值为

40mm/min，直线定位误差约为 0.15μm。即使在模型存在失配时，CDOB 也能

获得很好的补偿效果，此时，轴端速度无振荡超调，末端速度有微小超调振荡

并逐渐收敛，末端转速振荡的峰-峰值为 50mm/min，直线定位误差约为 0.2μm。 
通过以上实验可以看出，在系统模型不存在失配问题时，Smith 预估器及

通讯扰动观测器均可以实现很好的通讯延时补偿，补偿后，位置控制系统裕度

明显提高。但当系统模型存在较为严重的失配问题时，Smith 预估器会存在补

偿效果不佳的问题，相比之下，通讯扰动观测器具有更好地参数鲁棒性。 

5.6 本章小结 

本章分析了通讯延时对系统的影响并提出了两种延时补偿策略。首先确立

以双位置反馈控制为架构，在此基础上结合实际数控系统结构，在模型中引入

通讯延时，对含通讯延时的系统进行稳定性分析，通过仿真验证了不同延时时

间下的系统响应，最后提出延迟补偿策略及改进策略。具体结论如下： 
（1）建立了含通讯延时的全闭环伺服驱动系统模型。基于 Pade 近似法，

对闭环特征方程中的延时项进行有理逼近，解决了闭环特征方程中会因存在延
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时项而成为超越方程无法进行解析的问题；利用根轨迹分析方法，得出了延时

的存在会降低系统稳定根轨迹增益的结论。 
（2）介绍了 Smith 预估器延时补偿方法，结合全闭环伺服驱动系统环路较

长，且环路中多个参数较难获取的特点，通过仿真和实验，得出 Smith 预估器

对模型参数较为敏感，当模型失配时补偿效果变差的结论。 
（3）结合系统扰动原理，将延时环节等效为系统扰动，设计了基于扰动观

测器的通讯延时补偿方法，解决了模型失配问题在通讯延时补偿中的影响，从

而提高算法的自适应性。 
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结  论 

本文以高档数控机床全闭环伺服驱动系统为研究对象，针对其位置控制误

差补偿技术开展研究，揭示了全闭环位置控制振荡、伺服转速估算误差、间隙

非线性引起的轮廓误差，以及径向误差、数据交互通讯延时等问题，并提出了

相应的补偿策略，实现了数控机床加工误差补偿方法与伺服驱动控制技术的有

机融合。 
论文完成的主要工作和结论总结如下： 
（1）针对全闭环位置控制振荡问题，提出了一种基于双位置反馈的全闭环

位置控制方法，实现了全闭环系统位置控制高精度和高动态响应的兼顾。从全

闭环位置控制系统模型出发，分析了全闭环控制相比于半闭环环控制易引发位

置振荡的原因，得出了全闭环控制由于环路中存在弹性环节，在相同位置环增

益下，相比于半闭环位置控制更容易引发位置振荡，振荡频率为双惯量系统抗

谐振点频率的结论。根据所得结论，在位置环控制引入电机轴端位置信号构成

基于双位置反馈的全闭环位置控制方法，实现了半闭环控制高增益裕度和全闭

环控制高位置控制精度相结合。同时，提出了可选频率反馈控制方法，在反馈

回路中引入滤波器，有效地解决了不同伺服驱动系统振荡频率不同的问题。 
（2）针对全闭环数控机床低速精加工时由转速估算误差导致的机械噪音或

转矩扰动问题问题，分别提出了适用于低转速或低分辨率编码器的转角和转速

估算方法，实现了从位置反馈信号中准确估算转速、转角信息，消除了转速、

转矩内环对位置控制的影响。通过分析两种传统转速估算方法，得出了平均转

速法和观测器在低转速时引发机械噪音或转矩扰动的原因。在此基础上，提出

了基于最小二乘法的多项式转角信号拟合方法，实现了转角信号的平滑估计；

提出了基于双采样理论的降阶转速观测器，提高了转速信号的估算的实时性和

准确性。同时，针对转速过零时，提出了一种转速过零时估算位置线性校正方

法，解决了转速过零引起转角估算误差增大的问题。 
（3）针对全闭环伺服驱动系统位置控制中存在的由非线性反向间隙环节引

起的过象限位置误差问题，提出了一种基于转矩前馈的自适应反向间隙误差补

偿方法，有效降低了反向间隙误差幅值。通过建立含间隙的全闭环伺服轴简化

模型，推演了瞬态反向间隙误差在直线加工与圆加工中的产生机制，并推导了

瞬态反向间隙误差幅值的解析表达式；通过理论分析和实验，证明了在直线加

工起始点处和圆加工过象限点处的轮廓误差幅值主要受反向间隙值影响的结

论。根据所得结论，并结合伺服驱动控制各环路有效信息，建立了一种基于转
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矩前馈的自适应反向间隙误差补偿方法，该方法不需要预先测量反向间隙值，

且补偿信号由算法自动生成，方法简单有效，避免了过补偿或欠补偿的现象。 
（4）针对典型数控系统架构中总线通讯延时引起的位置控制超调及控制精

度降低的问题，提出了基于扰动观测器的通讯扰动观测补偿方法，消除了通讯

延时对位置环控制性能的影响。建立了含通讯延时全闭环伺服驱动系统模型，

结合延时项有理近似方法，得出了系统的特征方程，利用根轨迹分析方法，分

析了延时项对全闭环位置控制系统稳定性的影响。从常用的基于 Smith 预估器

的延时补偿方法出发，分析了实际系统中普遍存在的模型失配问题的影响。基

于此，结合系统扰动原理，将延时环节等效为系统扰动，建立了基于扰动观测

器的通讯扰动观测器补偿方法，解决了型失配问题在通讯延时补偿中的影响，

提高了延时补偿方法的适用性。 
本论文的创新性成果主要体现为以下几点： 
（1）提出了一种基于双位置反馈的全闭环位置控制方法，在保证位置控制

精度的基础上，提高了全闭环位置控制的动态响应性能。 
（2）提出了一种转速转角估算方法，降低了转速波动，提高了转速和转矩

内环的性能。 
（3）提出了一种自适应瞬态反向间隙辨识及误差补偿方法，减小了反向间

隙误差。 
（4）提出了一种基于扰动观测器的通讯延时补偿方法，降低了数控系统中

通讯延时对位置环控制性能的影响。 
本论文以全闭环伺服驱动系统位置控制误差补偿为目标展开相关研究。除

论文所述工作外，仍存在若干科学问题亟待解决，其中包括但不仅限于以下几

个方面： 
（1）目前的转速转角估算方法还不能在所有电机工况下均得到最好的估算

结果。因此，需要进一步研究将转速控制器的设计与转速估算方法相结合，研

究集成度更高的高品质转速及电流内环调控方法。 
（2）在实际的全闭环伺服机床中，反向间隙不仅会导致瞬态的反向间隙误

差，也可能引起伺服轴振动过大甚至失稳。因此，需要进一步研究既能够补偿

瞬态反向间隙误差又能够抑制反向间隙引起的极限环振荡的补偿和控制方法。 
（3）论文采用的通讯扰动观测器对数控机床系统中的通讯延时补偿具有良

好的补偿效果，但对于通讯延时时变且系统模型时变的系统，如：工业机器人

和工业自动化领域的位置控制系统中，抑制能力不足，因此需要研究具有普遍

适用性的通讯延时抑制方法。 
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