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五相永磁同步电机三次谐波电流控制比较研究
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摘　 要：三次谐波电流的注入可以有效提高五相永磁同步电机电磁转矩的输出。 以铜耗不变和最大

电流不变为约束条件，分析了 ２种约束条件下三次谐波电流与基波电流之间的比值对电磁转矩的影

响。 通过分析可知，当采用基于铜耗不变作为约束条件时，三次谐波电流参考值等于 ψｆ３ ／ ψｆ 倍的基波

电流参考值时，电磁转矩最大；当采用基于最大电流不变作为约束条件时，三次谐波电流幅值为基波

电流的 ｋｗ ／ （６ｋｗ － ｋｗ３ ／ ３） 倍时，电磁转矩最大。 在此基础上，根据基础电压矢量幅值、相位以及作用时

间给出了３种空间矢量脉宽调制技术的最大基波电压利用率随Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１的变化趋势。 最后，通过实验

平台对比了 ３种空间矢量脉宽调制计算方法分别工作于 ２种约束条件下的控制效果。

关　 键　 词：五相永磁同步电机；空间矢量脉宽调制；三次谐波电流注入；电磁转矩输出

中图分类号：ＴＭ３５１　 　 　 文献标志码：Ａ　 　 　 文章编号：１０００⁃２７５８（２０２１）０４⁃０８６５⁃１１

　 　 在过去的十几年里，从全电飞机（或多电飞机）
概念被提出，到目前已经融入飞机设计的核心理念

中，以电机和驱动控制器为核心的电驱动系统在飞

机上得到了广泛应用。 随着大型飞机电驱动需求的

增加，以及机载设备功率等级的大幅度提升，对机载

电机提出了高功率密度、高可靠性、高安全性等要

求［１⁃２］。 多相电机由多相绕组构成，具有可靠性高、
功率密度高、容错能力强等优点［３⁃５］。

目前用于多相电压源逆变器（ｖｏｌｔａｇｅ ｓｏｕｒｃｅ ｉｎ⁃
ｖｅｎｔｅｒ，ＶＳＩ）的 ＳＶＰＷＭ 技术的主要分为 ３ 类：ｄ⁃ｑ
ＳＶＰＷＭ、双 ｄ⁃ｑ ＳＶＰＷＭ以及多维度 ＳＶＰＷＭ［６］。 根

据参与合成参考矢量的基础矢量个数，ｄ⁃ｑ ＳＶＰＷＭ
可以分为两矢量合成和 ｎ－１ 相矢量合成（ｎ 为多相

ＶＳＩ的相数）。 由于多相 ＶＳＩ 中电压矢量在多个旋

转坐标系均有映射，导致高次谐波的产生。 为了解

决这一问题，Ｋｅｌｌｙ等提出了 ｎ－１ 相矢量合成，并用

于 ９相 ＶＳＩ［７］。 Ｉａｂａｌ 等将其用于 ５ 相 ＶＳＩ，基波参

考矢量由相邻 ２ 个大矢量＋２ 个中矢量和 ２ 个零矢

量来合成。 通过控制同相位大矢量与中矢量的作用

时间比为 １．６１８，使 ＶＳＩ输出的电压波形中不再含有

三次谐波［８］。 在相同调制比下，采用 ２ 个大矢量合

成，相电压的均方根值更高［９］，然而，其 ＶＳＩ 输出电

压的波形失真度远高于采用 ｎ－１相矢量合成。
通过控制大矢量与中矢量的作用时间比虽然可

以实现三次谐波电流抑制，但是无法实现三次谐波

电流的控制。 当气隙磁链密度函数中三次谐波与基

波分量之间的比值 γ 为 １ ／ ６时，在相同气隙下，基波

含量的幅值最大［１０］。 由于三次磁动势的存在，可以

通过注入三次谐波电流来提高电磁转矩。 为了实现

三次谐波电流的闭环控制，同相位大矢量与中矢量

的作用时间之比不再是定值，而是根据基波与三次

谐波参考矢量推算出每个基础矢量的作用时

间［１１⁃１２］。 文献［１３⁃１４］提出了一种相邻 ４ 个大矢量

和 ２个零矢量的合成方式用于 ５ 相 ＶＳＩ。 在任何调

制系数下，４个大矢量的磁链谐波失真［１３］和电流总

谐波失真［１４］都高于 ２ 个大矢量＋２ 个中矢量，而且

相比于 ２个大矢量＋２ 个中矢量，４ 个大矢量实现难

度更高。 Ｃｈｅｎ等针对 ２个大矢量＋２ 个中矢量中开

关顺序展开了研究，将每个扇区分为 ３个区域，在不

同区域对应不同开关顺序，降低了相电流的总谐波

失真［１５］。 然而，采用这种方式会增大共模电压，共
模电压在电机长期运行的过程中会引起一些不好的
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问题，比如：轴承故障、设备老化以及电磁干扰

等［１６⁃１８］。 降低共模电压的核心就是减少零矢量的

作用时间。 文献［１９］在 ２ 个大矢量＋２ 个中矢量的

基础上引入了一对作用效果完全相反的电压矢量来

取缔零矢量，将电压脉动从±０．５ｕｄｃ降到了±０．１ｕｄｃ，
效果显著，但是增加了逆变器的导通损耗和电机的

铜损，降低了母线电压利用率。 当同相位大矢量与

中矢量作用时间比不固定时，根据 ｄ⁃ｐ ＳＶＰＷＭ在获

得每个矢量作用时间的过程中，需要对一个四元一

次方程进行求解。 随着相数的增加，求解难度增加。
为了解决这一问题，双 ｄ⁃ｐ ＳＶＰＷＭ 被提出，基波参

考矢量由其所在 α⁃β 子空间中对应扇区相邻的 ２ 个

大矢量与 ２个中矢量合成，三次谐波参考矢量由其

所在 ｘ⁃ｙ 子空间中对应扇区相邻的 ２ 个大矢量与 ２
个中矢量合成，在 ２ 种子空间中同相位的大矢量与

中矢量的作用时间比都是 １．６１８［２０⁃２１］。 由于基波与

三次谐波合成过程完全独立，通过对 ２ 个二元一次

方程求解即可获得每个矢量的作用时间。 虽然在获

取每个矢量作用时间的过程中，双 ｄ⁃ｐ ＳＶＰＷＭ比 ｄ⁃
ｐ ＳＶＰＷＭ的计算难度更低。 然而，这 ２ 种算法从参

考矢量到每个功率器件的导通时刻，需要经历扇区

判断、矢量作用时间计算以及对应导通时刻查询等

步骤，需要占据控制单元大量的资源。 因此，Ｌóｐｅｚ
等提出一种基于自然坐标系多维度 ＳＶＰＷＭ，通过

选取一组特定的基础矢量用于参考矢量的合成，经
过矩阵运算和简单的加减法即可由参考矢量直接获

得每个功率器件的导通时刻［２２⁃２３］。 文献［２４］通过

改进参与合成参考矢量的基础矢量组，使算法得到

了进一步的简化。
为了获得三次谐波电流的参考值，文献［１０］提

出了一种基于最大电流不变的约束条件来计算基波

电流与三次谐波电流的参考值，当三次谐波与基波

电流比值 χ 为 １ ／ ６时，输出转矩最大。 然而，其寻找

最大转矩点的方法是基于拉格朗日最优化理论进行

的，因此其寻优结果是一个近似值。 文献［２５］在此

基础上对最大转矩点的寻优过程进行了改进，并提

出了一种基于铜损不变的约束条件来计算基波与三

次谐波电流的给定值。 然而，电机的电磁转矩是由

电流与磁链共同决定的，因此在寻优过程中应该同

时考虑二者中三次谐波与基波分量之比对最大转矩

点的影响。
本文对已有的最大电流不变约束条件进行了改

进，给出了不同 γ 取值范围内，基波电流与三次谐波

电流参考值的计算方法。 首先，根据气隙磁通函数，
绕组函数以及磁链的表达式，得到相同气隙在不同

γ 情况下，气隙磁通密度函数中基波、三次谐波分量

的幅值。 其次，根据电磁转矩在 ２ 种约束条件下随

γ 与 χ 的变化趋势，得到 ２ 种约束条件下基波与三

次谐波电流参考值计算方法。 再次，对 ３ 种用于三

次谐波控制的 ＳＶＰＷＭ 进行了介绍，根据基础电压

矢量作用时间的取值范围，得到最大基波电压利用

率随 Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１增加的变化趋势。 最后，通过实验对

２种约束条件下分别采用 ３种 ＳＶＰＷＭ进行了对比。

１　 空间气隙磁通密度与电磁转矩

５ 相 永 磁 同 步 电 机 （ ｐｅｒｍａｎｅｎｔ ｍａｇｎｅｔ
ｓｙｎｃｈｒｏｎｏｕｓ ｍｏｔｏｒ，ＰＭＳＭ）的电磁转矩方程为

Ｔｅ ＝ ２．５ｐｎ（ψｆ ｉｑ ＋ ３ψｆ３ ｉｑ３） （１）
式中： ｉｑ 为基波 ｑ轴电流；ｉｑ３为三次谐波 ｑ轴电流；ψｆ

为基波谐波磁链系数；ψｆ３ 为三次谐波磁链系数；ｐｎ

为电机极对数。
（１） 式中 ψｆ，ψｆ３ 由空间气隙磁通密度决定。 忽

略槽开口，空间气隙磁通密度函数

Ｂ（θｅ） ＝ Ｂｍ ｃｏｓｐｎ θｅ －
２π
５
τæ

è
ç

ö

ø
÷ － γｃｏｓ３ｐｎ θｅ －

２π
５
τæ

è
ç

ö

ø
÷

æ

è
ç

ö

ø
÷

（２）
式中： θｅ 为转子位置；τ∈｛ａ ＝ ０，ｂ ＝ １，ｃ ＝ ２，ｄ ＝ ３，
ｅ ＝ ４｝；Ｂｍ 为基波幅值；γ 为气隙磁通密度函数中三

次谐波与基波的幅值比值。

ψｆ ＝
４ｒｓ ｌｓＮｐｈＢｍｋｗ

ｐｎ

ψｆ３ ＝
４ｒｓ ｌｓＮｐｈγＢｍｋｗ３

３ｐｎ

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（３）

式中： ｒｓ 为气隙圆周等效半径；ｌｓ 为铁心轴常；Ｎｐｈ 为

每相匝数；ｋｗ 为基波绕组系数；ｋｗ３ 为三次谐波绕组

系数。
假设永磁体产生的磁通密度峰值为 Ｂｐｅａｋ，不同

γ 的取值范围，Ｂｐｅａｋ 所对应的转子位置也会发生改

变，二者之间的关系根据 γ 的取值分为可以分为 ２
种情况

θｅｍａｘ１ ＝

π
２ｐｎ

± π
２ｐｎ

＋ ２π
５
τ，０ ≤ γ≤ １

９

± １
ｐｎ
ａｒｃｃｏｓ １

＋ ３γ
１２γ

＋ ２π
５
τ， １
９

＜ γ≤ １

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（４）

·６６８·
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　 　 将（４）式带入（２）式，得到不同 γ 对应的 Ｂｍ

Ｂｍ ＝

Ｂｐｅａｋ
（１ － γ）

， ０ ≤ γ≤ １
９

３（３γ） ０．５

（３γ ＋ １） １．５
Ｂｐｅａｋ，

１
９

＜ γ≤ １

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

（５）

　 　 将（３）式、（５）式带入（１）式，其中 ｉｑ ＝ ｉｍ，ｉｑ３ ＝ ０

Ｔｅ ＝

ｋｔｋｗ ｉｍ
（１ － γ）

， ０ ≤ γ≤ １
９

３ｋｔｋｗ ｉｍ（３γ） ０．５

（３γ ＋ １） １．５
， １
９

＜ γ≤ １

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（６）

　 　 当 γ ＝ １ ／ ６时，（６） 式取得最大值。

２　 基波与三次谐波电流参考值计算

基波电流采用无差拍的控制，三次谐波电流采

用 ＰＩ控制，控制框图如图 １所示。

图 １　 五相 ＰＭＳＭ电流环控制框图

２．１　 铜损耗不变
根据图 １可知， ｉｄ ＝ ｉｄ３ ＝ ０，铜损耗为

ｐｃｕ ＝ Ｒ（ ｉ２ｑ ＋ ｉ２ｑ３） ＝ Ｒｉ２ｍ （７）
式中： Ｒ 为相电阻；ｉｍ 为等效电流值。

将（７） 式带入（１） 式，消除式中 ｉｑ
Ｔｅ ＝ ２．５ｐｎ（ψｆ ｉ２ｍ － ｉ２ｑ３ ＋ ３ψｆ３ ｉｑ３） （８）

　 　 当 ｉｑ 与 ｉｑ３ 满足（９） 式中比例关系时，可以得到

在铜损耗不变条件下的最大电磁转矩。
ｉｑ３
ｉｑ

＝
３ψｆ３

ψｆ

＝
γｋｗ３

ｋｗ
（９）

　 　 将（３）式、（５）式、（９）式带入（１）式，得到此时

的最大电磁转矩
Ｔｅ －ｍａｘ１ ＝

ｋｔ ｉｍ
（ｋｗ） ２ ＋ （γｋｗ３） ２

（１ － γ）
， ０ ≤ γ≤ １

９

３ｋｔ ｉｍ
（３γ） ０．５ （ｋｗ） ２ ＋ （γｋｗ３） ２

（３γ ＋ １） １．５
， １
９

＜ γ≤ １

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ïï

（１０）

式中： ｋｔ ＝ １０ｒｓ ｌｓＮｐｈＢｐｅａｋ。 当 γ ＝ （ｋｗ ／ ｋｗ３） ２ － （（ｋｗ ／
ｋｗ３） ４ － （ｋｗ ／ ｋｗ３） ２ ／ ３） ０．５ 时，电磁转矩最大。 以 １０槽
８级为例，其基波绕组系数为 ０．９５１，三次谐波绕组

系数为 ０．５８７ ８。 当 γ ＝ ０．１７２ ３时，电磁转矩最大。
２．２　 最大电流值不变

相电流的表达式

ｉτ（θｅ） ＝ － ｉｑｓｉｎ ｐｎθｅ －
２π
５
τæ

è
ç

ö

ø
÷ － ｉｑ３ｓｉｎ ３ｐｎθｅ －

２π
５
τæ

è
ç

ö

ø
÷

（１１）
　 　 当 ｉｑ３ ≠ ０时，随着 ｉｑ３ 与 ｉｑ 的比例不同，电流最

大值所对应的转子位置也会发生改变，最大电流值

与转子位置之间的关系可以分为以下 ２种情况

θｅｍａｘ２ ＝

１
ｐｎ
π ± π

２
æ

è
ç

ö

ø
÷ ＋ ２π

５
τ， ０ ≤ χ≤ １

９

１
ｐｎ

± ａｒｃｓｉｎ ３ χ ＋ １
１２ χ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＋ ２π

５
τ， １
９

＜ χ≤ １

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（１２）
式中， χ ＝ ｉｑ３ ／ ｉｑ。

根据（１２） 式可以得到 χ 在不同取值范围内，ｉｑ
与最大电流 ｉｍａｘ 的函数关系

ｉｑ ＝

ｉｍａｘ
（１ － χ）

， ０ ≤ χ≤ １
９

３（３ χ） ０．５ ｉｍａｘ
（１ ＋ ３ χ） １．５

， １
９

＜ χ≤ １

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（１３）

将（１３）式带入（１）式

Ｔｅ －ｍａｘ２ ＝
２．５ｐｎ ｉｍａｘ
（１ － χ）

（ψｆ ＋ ３ψｆ３
χ）， ０ ≤ χ≤ １

９
（１４）

Ｔｅ －ｍａｘ３ ＝
１３ｐｎ ｉｍａｘχ０．５

（１ ＋ ３ χ） １．５
（ψｆ ＋ ３ψｆ３

χ）， １
９

＜ χ≤ １

（１５）
当 χ ＝ １ ／ ９时，（１４）式取得最大值

Ｔｅ －ｍａｘ２ ＝ ２．８１２５ｐｎ ｉｍａｘ ψｆ ＋
ψｆ３

３
æ

è
ç

ö

ø
÷ （１６）

将（３）式、（５）式带入（１６）式
Ｔｅ －ｍａｘ２ ＝

１．１２５ｋｔ ｉｍａｘ ｋｗ ＋
γｋｗ３

９
æ

è
ç

ö

ø
÷

１
（１ － γ）

， ０ ≤ γ≤ １
９

１．１２５ｋｔ ｉｍａｘ ｋｗ ＋
γｋｗ３

９
æ

è
ç

ö

ø
÷
３（３γ） ０．５

（３γ ＋ １） １．５
， １
９

＜ χ≤ １

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

（１７）
　 　 根据（１７）式可知，当 γ ＝ ｋｗ ／ （６ｋｗ － ｋｗ３ ／ ３） 时，

·７６８·
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电磁转矩最大。 以 １０槽 ８级为例，当 γ 等于 ０．１７２ ６
时，电磁转矩最大。 当 χ ＝ ｋｗ ／ （６ｋｗ － ３γｋｗ３） 时，
（１５）式取得最大值

Ｔｅ －ｍａｘ３ ＝ ２．８８８ ９ｐｎ ｉｍａｘψｆ

ψｆ

ψｆ － ψｆ３

æ

è
ç

ö

ø
÷

０．５

（１８）

将（３）式、（５）式带入（１８）式

Ｔｅ －ｍａｘ３ ＝

１．１５６ｋ１．５ｗ ｋｔ ｉｍａｘ

（１ － γ） ｋｗ －
γｋｗ３

３
æ

è
ç

ö

ø
÷

０．５， ０ ≤ γ≤ １
９

６ｋｔｋ１．５ｗ ｉｍａｘγ０．５

（３γ ＋ １） １．５ ｋｗ －
γｋｗ３

３
æ

è
ç

ö

ø
÷

０．５，
１
９

＜ γ≤ １

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï

（１９）
　 　 当 γ ＝ （ｋｗ ／ ｋｗ３） － （（ｋｗ ／ ｋｗ３） ２ － （ｋｗ ／ ３ｋｗ３）） ０．５

时，（１７） 式为最大值。 以 １０ 槽 ８ 级为例，当 γ ＝
０．１７６ ３时，电磁转矩最大。
２．３　 ２ 种约束条件下的比较

假设 ｉｍ 与 ｉｍａｘ 相等，当电机的极 ／ 槽配合确定

后，在 ２种约束条件下，最大输出转矩仅由 γ 决定。
以 １０槽 ８级为例，根据（６） 式、（１０） 式、（１９） 式，可
以得到在 ３种条件下，最大输出转矩随 γ 增加变化

趋势，如图２所示。 从图２可知，在任何约束条件下，
最大输出转矩都是随着 γ 增加先增大后减小的。 最

大电流不变与铜损不变 ２种约束条件下最高值点由

ｋｗ 与 ｋｗ３ 共同决定。 同基于铜损不变的约束条件相

图 ２　 最大输出转矩随 γ 变化趋势

比，采用基于最大电流不变的约束条件在 γ 的整个

取值范围内都可以获得更大的电磁转矩。 以 １０槽 ８
级为例，当 γ 小于 ０．１７２ ３ 时，基于铜损不变的约束

条件对输出电磁转矩的影响基本可以忽略不计。

３　 三次谐波电流控制的 ＳＶＰＷＭ

３．１　 基 ｄ⁃ｑ ＳＶＰＷＭ 的 ＳＶＰＷＭ１

参考电压矢量由基波分量所在扇区对应的 ２ 个

大矢量和 ２个小矢量合成。 为了实现三次谐波电流

的控制，在计算每个基础电压矢量作用时间的过程

中，同时要考虑参考电压矢量中基波和三次谐波分

量。 首先根据基波参考电压矢量所在扇区，选取对

应的 ４ 个电压矢量组成合成矢量组。 然后，根据

（２０）式计算得到每个非零电压矢量的作用时间

［ ｔｍｌ１ ｔｌｌ１ ｔｍｒ１ ｔｌｒ１］ Ｔ ＝
Ｔｓ

０．４ｕｄｃ
æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｃ －１［ｕ∗α ｕ∗β ｕ∗ｘ ｕ∗ｙ ］ Ｔ

（２０）

Ｃ ＝

ｃｏｓ π
５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ １．６１８ｃｏｓ π

５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ ｃｏｓ π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷ １．６１８ｃｏｓ π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷

ｓｉｎ π
５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ １．６１８ｓｉｎ π

５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎ π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷ １．６１８ｓｉｎ π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷

ｃｏｓ ３π
５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ － ０．６１８ｃｏｓ ３π

５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ ｃｏｓ ３π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷ － ０．６１８ｃｏｓ ３π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷

ｓｉｎ ３π
５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ － ０．６１８ｓｉｎ ３π

５
（κ － １）æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎ ３π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷ － ０．６１８ｓｉｎ ３π

５
κæ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

式中： κ 为 α⁃β 空间基波参考电压所在的扇区。
根据（２０）式和采样周期得到导通时刻

ｔａｏｎ１ ＝ ０．２５（Ｔｓ － （ ｔｍｌ１ ＋ ｔｍｒ１ ＋ ｔｌｌ１ ＋ ｔｌｒ１））
ｔｂｏｎ１ ＝ ｔａｏｎ１ ＋ ｔｍｌ１，ｔｃｏｎ１ ＝ ｔｂｏｎ１ ＋ ｔｌｒ１
ｔｄｏｎ１ ＝ ｔｃｏｎ１ ＋ ｔｌｌ１，ｔｅｏｎ１ ＝ ｔｄｏｎ１ ＋ ｔｍｒ１

ì

î

í

ï
ï

ïï

（２１）
　 　 根据（２１）式和参考电压矢量所在扇区，即可得

到具体每一相对应的导通时刻，其与传统四矢量合

成中导通时刻对应关系相同［１３］。 当参考电压矢量

处于扇区中间位置时，利用率最低；当参考电压矢量

处于扇区两边时，利用率最高。 假设 Ｖｒｅｆ３在 ｘ⁃ｙ子空

间中第二扇区中间位置时，Ｖｒｅｆ１处于α⁃β子空间中的

第一扇区中间位置，ｖ１６ 与 ｖ２９ 的作用时间相同，ｖ２４ 与
ｖ２５ 的作用时间相同，所以 Ｖｒｅｆ１，Ｖｒｅｆ３ 有

·８６８·
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（０．４ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ １８° － ０．２４７ ５ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ １８° ）ｃｏｓ（０．３π）ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ３
（０．４ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ １８° ＋ ０．６４７ ２ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ １８° ）ｃｏｓ（０．１π）ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ１

{
（２２）

式中

０ ≤ ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ １８° ≤ Ｔｓ， ０ ≤ ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ １８° ≤ Ｔｓ

０ ≤ ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ １８° ＋ ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ １８° ≤ Ｔｓ
{ （２３）

　 　 当 Ｖｒｅｆ１ 与 Ｖｒｅｆ３ 在各自子空间第一扇区右边位置

时，ｖ２４ 与 ｖ２９ 作用时间为零。 由于在一个 ３６０° 电角

度周期内参考电压矢量幅值处处相等，所以 Ｖｒｅｆ１，
Ｖｒｅｆ３ 有

（０．４ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° － ０．２４７ ２ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ）ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ３
（０．４ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ ０．６４７ ２ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ）ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ１

{
（２４）

式中

０ ≤ ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ，０ ≤ ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ

０ ≤ ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ
{ （２５）

　 　 由于逆变器功率等级的限制，相电压的最大值

不能超过 ０．５ｕｄｃ，因此，ｔｌｒ１｜ θ ＝ ０° 与 ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° 需满足以下

的限定条件

０．４ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ ０．６４７ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤
Ｔｓｕｒｅｆ１ －ｍａｘ

ｕｄｃ

０．４ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° － ０．２４７ ２ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ ０

ì

î

í

ï
ï

ïï

（２６）

将（２２）式与（２４）式做差，整理后

ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ １５° ＝ １．５２１ ７ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° － ０．２９０ ６ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０°
ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ １５° ＝ － ０．２９０ ６ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ １．２３１ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０°

{
（２７）

将（２７）式带入（２３）式
０ ≤ １．５２１ ７ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° － ０．２９０ ６ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ

０ ≤－ ０．２９０ ６ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ １．２３１ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ

０ ≤ １．２３１ １ｔｍｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ ０．９４０ ４ｔｌｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ

ì

î

í

ï
ï

ïï

（２８）
　 　 根据（２５）式、（２６）式及（２８）式可得到 ｔｌｒ１｜ θ ＝ ０°

与 ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° 的取值区间，进而可得到以下结论：① 当

ｔｌｒ１｜ θ ＝ ０° ＝ １．６１８ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° ，Ｖｒｅｆ３ 等于零，随着 ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° 增

加， ｜ Ｖｒｅｆ１ ｜ 不断增加。 ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° 最大取值为０．３８２Ｔｓ，
此时， 最大基波电压的利用率为 １．０５１ ４；② 当

ｔｌｒ１｜ θ ＝ ０° ＞ １．６１８ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° ，Ｖｒｅｆ３ 为负值，随着二者之间

比值不断增大， ｜ Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１ ｜ 也随着增大；③ｔｌｒ１｜ θ ＝ ０° ／
（１．６１８ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° ） 不大于 ５．２３６ ４， ｜ Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１｜≤０．２３６，
且最大基波电压利用率随着 ｔｌｒ１｜ θ ＝ ０° ／ ｔｍｒ１｜ θ ＝ ０° 比值的

增加而增加。

３．２　 基于双 ｄ⁃ｑ ＳＶＰＷＭ 的 ＳＶＰＷＭ２

在 α － β 坐标系上具有相同相角的大矢量与中

矢量，在 ｘ⁃ｙ 坐标系中对应的伴随电压矢量相角相

差为 １８０°；在 ｘ⁃ｙ 坐标系中具有相同相角的大矢量

与中矢量，在 α⁃β 坐标系上对应的伴生电压矢量相

角同样相差为 １８０°。 因此可以通过分别控制 ２种子

空间内大矢量与中矢量的作用时间比为 １．６１８ ∶ １，
使合成后的电压矢量在其他子空间中的伴随电压矢

量幅值为零，从而实现基波（与三次谐波） 参考电压

矢量合成过程的相互独立，互不干涉。 首先，根据

Ｖｒｅｆ１ 和 Ｖｒｅｆ３ 的方向，判定 Ｖｒｅｆ１ 和 Ｖｒｅｆ３ 在相应子空间内

对应的扇区，从而得到参与合成的矢量组，电机转子

每旋转 １０° 电角度，参与合成的矢量组改变一次；然
后，将基波和三次谐波参考值分别带入（２９）和（３０）
式，依次得到 α⁃β坐标系与 ｘ⁃ｙ 坐标系中各自中矢量

作用时间。
ｔｍｌ１
ｔｍｒ１

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú
＝

Ｔｓ

１．４４７ ２ｕｄｃ
·

ｃｏｓ（３６°κ － ３６°） ｃｏｓ（３６°κ）
ｓｉｎ（３６°κ － ３６°） ｓｉｎ（３６°κ）

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

－１ ｕ∗α
ｕ∗β

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú
（２９）

ｔｍｌ３
ｔｍｒ３

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú
＝

Ｔｓ

１．４４７ ２ｕｄｃ
·

ｃｏｓ（３６°ι － ３６°） ｃｏｓ（３６°ι）
ｓｉｎ（３６°ι － ３６°） ｓｉｎ（３６°ι）

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

－１ ｕ∗ｘ
ｕ∗ｙ

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú
（３０）

式中： ι 为 ｘ⁃ｙ 空间三次谐波参考电压所在的扇区。
根据（２９） 和（３０） 式和采样周期得到导通时刻

ｔａｏｎ１ ＝ ｔａｏｎ３ ＝ ０．１２５Ｔｓ － ０．３２７（ ｔｍｌ１ ＋ ｔｍｒ１ ＋ ｔｍｌ３ ＋ ｔｍｒ３）
ｔｂｏｎ１ ＝ ｔａｏｎ１ ＋ ｔｍｌ１，ｔｃｏｎ１ ＝ ｔｂｏｎ１ ＋ １．６１８ｔｍｒ１
ｔｄｏｎ１ ＝ ｔｃｏｎ１ ＋ １．６１８ｔｍｌ１，ｔｅｏｎ１ ＝ ｔｄｏｎ１ ＋ ｔｍｒ１
ｔｂｏｎ３ ＝ ｔａｏｎ３ ＋ ｔｍｌ３，ｔｃｏｎ３ ＝ ｔｂｏｎ３ ＋ １．６１８ｔｍｒ３
ｔｄｏｎ３ ＝ ｔｃｏｎ３ ＋ １．６１８ｔｍｌ３，ｔｅｏｎ３ ＝ ｔｄｏｎ３ ＋ ｔｍｒ３

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

（３１）
　 　 根据（３１）式、 Ｖｒｅｆ１ 和 Ｖｒｅｆ３ 所在扇区，得到每一相

对应导通时刻。 其中基波参考电压矢量所在扇区与

每一相导通时刻之间的对应关系和 ＳＶＰＷＭ１ 中是

一致。 三次谐波参考电压矢量所在扇区与每一相导

通时刻之间的对应关系，如表 １ 所示。 通过将基波

与三次谐波参考电压对应的导通时刻相叠加，即可

得到功率器件的导通时刻。 当 Ｖｒｅｆ１ 位于 α⁃β 子空间

中Ⅰ扇区中间，Ｖｒｅｆ３ 位于所在 ｘ⁃ｙ 子空间Ⅱ区域中

间时，ｕ１６⁃２５ 与 ｕ２４⁃２９ 合成 Ｖｒｅｆ１，ｕ４⁃２１ 与 ｕ２０⁃２３ 合成 Ｖｒｅｆ３。
ｕ１６⁃２５ 与 ｕ２４⁃２９ 作用时间相同，ｕ４⁃２１ 与 ｕ２０⁃２３ 作用时间

·９６８·
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表 １　 三次谐波参考电压矢量对应的导通时刻

扇区 ｔａ３ ｔｂ３ ｔｃ３ ｔｄ３ ｔｅ３

Ⅰ ｔａｏｎ３ ｔｅｏｎ３ ｔｂｏｎ３ ｔｃｏｎ３ ｔｄｏｎ３

Ⅱ ｔｂｏｎ３ ｔｅｏｎ３ ｔａｏｎ３ ｔｄｏｎ３ ｔｃｏｎ３

Ⅲ ｔｃｏｎ３ ｔｄｏｎ３ ｔａｏｎ３ ｔｅｏｎ３ ｔｂｏｎ３

Ⅳ ｔｄｏｎ３ ｔｃｏｎ３ ｔｂｏｎ３ ｔｅｏｎ３ ｔａｏｎ３

Ⅴ ｔｅｏｎ３ ｔｂｏｎ３ ｔｃｏｎ３ ｔｄｏｎ３ ｔａｏｎ３

Ⅵ ｔｅｏｎ３ ｔａｏｎ３ ｔｄｏｎ３ ｔｃｏｎ３ ｔｂｏｎ３

Ⅶ ｔｄｏｎ３ ｔａｏｎ３ ｔｅｏｎ３ ｔｂｏｎ３ ｔｃｏｎ３

Ⅷ ｔｃｏｎ３ ｔｂｏｎ３ ｔｅｏｎ３ ｔａｏｎ３ ｔｄｏｎ３

Ⅸ ｔｂｏｎ３ ｔｃｏｎ３ ｔｄｏｎ３ ｔａｏｎ３ ｔｅｏｎ３

Ⅹ ｔａｏｎ３ ｔｄｏｎ３ ｔｃｏｎ３ ｔｂｏｎ３ ｔｅｏｎ３

相同，各虚拟电压矢量作用时间和 Ｖｒｅｆ１ 和 Ｖｒｅｆ３ 之间

关系满足

０．５５２ ８ｔｒ３ ｜ θ ＝ １８° ｃｏｓ１８°ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ３
０．５５２ ８ｔｒ１ ｜ θ ＝ １８° ｃｏｓ１８°ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ１

{ （３２）

式中： ｔｒ１｜ θ ＝ １８° 为 ｕ１６⁃２５ 与 ｕ２４⁃２９ 的作用时间，ｔｒ３｜ θ ＝ １８° 为
ｕ４⁃２１ 与 ｕ２０⁃２３ 的作用时间，２ 个矢量的作用时间满足

以下约束

０ ≤ ｔｒ１ ｜ θ ＝ １８° ≤ Ｔｓ，０ ≤ ｔｒ３ ｜ θ ＝ １８° ≤ Ｔｓ

０ ≤ ｔｒ１ ｜ θ ＝ １８° ＋ ｔｒ３ ｜ θ３ ＝ １８° ≤ Ｔｓ
{ （３３）

　 　 当 Ｖｒｅｆ１ 和 Ｖｒｅｆ３ 都位于相应子空间中 Ⅰ 扇区右

边，ｕ２４⁃２９ 与 ｕ２０⁃２３ 作用为零。 各虚拟电压矢量作用时

间和 Ｖｒｅｆ１，Ｖｒｅｆ３ 之间关系满足

０．５５２ ８ｔｒ３ ｜ θ ＝ ０° ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ３
０．５５２ ８ｔｒ１ ｜ θ ＝ ０° ｕｄｃ ＝ ＴｓＶｒｅｆ１

{ （３４）

式中： ｔｒ１｜ θ ＝ ０° 为 ｕ１６⁃２５的作用时间，ｔｒ３｜ θ ＝ ０° 为 ｕ１６⁃２２的作

用时间，２个矢量的作用时间满足以下约束

０ ≤ ｔｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ， ０ ≤ ｔｒ３ ｜ θ ＝ ０° ≤ Ｔｓ

０ ≤ ｔｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ ｔｒ３ ｜ θ３ ＝ ０° ≤ Ｔｓ
{ （３５）

对（３２）式与（３４）式做差，整理后

ｔｒ３ ｜ θ ＝ １８° ＝ １．０５１ ５ｔｒ３ ｜ θ ＝ ０°
ｔｒ１ ｜ θ ＝ １８° ＝ １．０５１ ５ｔｒ１ ｜ θ ＝ ０°

{ （３６）

将（３６）式带入（３３）式
０ ≤ ｔｒ３ ｜ θ ＝ ０° ≤ ０．９５１ １Ｔｓ

０ ≤ ｔｒ１ ｜ θ ＝ ０° ≤ ０．９５１ １Ｔｓ

０ ≤ ｔｒ１ ｜ θ ＝ ０° ＋ ｔｒ３ ｜ θ ＝ ０° ≤ ０．９５１ １Ｔｓ

ì

î

í

ï
ï

ïï

（３７）

　 　 由于相电压幅值的限制 ｔｒ１｜ θ ＝ ０° 与 ｔｒ３｜ θ ＝ ０° 还需满

足以下的限定条件

０．５５２ ８ｔｒ１ ｜ θ ＝ ０° ｕｄｃ ≤
Ｔｓｕｒｅｆ１ －ｍａｘ

ｕｄｃ
（３８）

　 　 结合（３７）式、（３８）式得到 ｔｒ１｜ θ ＝ ０° 与 ｔｒ３｜ θ ＝ ０° 的取

值区间。 根据 ＳＶＰＷＭ２ 算法中基础矢量作用时间

的计算方式可知，Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１ ＝ ｔｒ３｜ θ ＝ ０° ／ ｔｒ１｜ θ ＝ ０° ，因此，
ｔｒ３｜ θ ＝ ０° ／ ｔｒ１｜ θ ＝ ０° 的比值不会大于 １。
３．３　 基于多维度 ＳＶＰＷＭ 的 ＳＶＰＷＭ３

开关状态与相电压的对应关系

ｕτｎ ＝
ｕｄｃ

５
（５ｓτ － ｓａ － ｓｂ － ｓｃ － ｓｄ － ｓｅ） （３９）

式中， ｓτ 依次对应着每相桥臂的工作状态，ｓτ ∈
｛０，１｝。

由 ５相相电压得到基础电压矢量在 α⁃β 子空间

与 ｘ⁃ｙ 子空间的表达式

ｖｈ －α ＝ ２
５∑

５

ｉ ＝ １
ｕｉｎｃｏｓ ( ２５ π（ ｉ － １） )

ｖｈ －β ＝ ２
５∑

５

ｉ ＝ １
ｕｉｎｓｉｎ ( ２５ π（ ｉ － １） )，

ｖｈ －ｘ ＝
２
５∑

５

ｉ ＝ １
ｕｉｎｃｏｓ ( ６５ π（ ｉ － １） )，

ｖｈ －ｙ ＝
２
５∑

５

ｉ ＝ １
ｕｉｎｓｉｎ ( ６５ π（ ｉ － １） )，

ｖｈ －ｎ ＝ ２
５∑

５

ｉ ＝ １
ｕｉｎ

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ï

（４０）

式中：下标 ｈ ＝ （ ｓａ，ｓｂ，ｓｃ，ｓｄ，ｓｅ） ∈ ｛０，１，２…３１｝。
根据（３９） 式与（４０） 式可以发现，所有开关状

态对应的电压矢量均可以分解为 ５ 个基础向量 ｖ１，
ｖ２，ｖ４，ｖ８，ｖ１６。 同理，由基础电压矢量合成的基波参

考电压矢量和三次谐波参考电压矢量也可以分解为

５个基础向量 ｖ１，ｖ２，ｖ４，ｖ８，ｖ１６，５ 个基础向量的作用

时间依次对应着五相 ＶＳＩ中每一相的导通时间

ｕ∗α
ｕ∗β
ｕ∗ｘ
ｕ∗ｙ
ｕ∗ｎ

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

＝

ｖ１６ －α ｖ８ －α ｖ４ －α ｖ２ －α ｖ１ －α
ｖ１６ －β ｖ８ －β ｖ４ －β ｖ２ －β ｖ１ －β
ｖ１６ －ｘ ｖ８ －ｘ ｖ４ －ｘ ｖ２ －ｘ ｖ１ －ｘ
ｖ１６ －ｙ ｖ８ －ｙ ｖ４ －ｙ ｖ２ －ｙ ｖ１ －ｙ
ｖ１６ －ｎ ｖ８ －ｎ ｖ４ －ｎ ｖ２ －ｎ ｖ１ －ｎ

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

ｔＡ
ｔＢ
ｔＣ
ｔＤ
ｔＥ

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

（４１）

　 　 根据（３９）式与（４０）式分别得到 ｖ１，ｖ２，ｖ４，ｖ８，ｖ１６
的表达式，代入（４１） 式，整理后得到参考电压矢量

与 ５相 ＶＳＩ的每相对应的导通时间

·０７８·
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Ｔａ

Ｔｂ

Ｔｃ

Ｔｄ

Ｔｅ

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

＝
Ｔｓ

０．４ｕｄｃ
·

１ ｃｏｓ ２π
５
ｃｏｓ ４π
５
ｃｏｓ ６π
５
ｃｏｓ ８π
５

０ ｓｉｎ ２π
５

ｓｉｎ ４π
５

ｓｉｎ ６π
５

ｓｉｎ ８π
５

１ ｃｏｓ ６π
５
ｃｏｓ ２π
５
ｃｏｓ ８π
５
ｃｏｓ ４π
５

０ ｓｉｎ ６π
５

ｓｉｎ ２π
５

ｓｉｎ ８π
５

ｓｉｎ ４π
５

１ １ １ １ １

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

－１

ｕ∗α
ｕ∗β
ｕ∗ｘ
ｕ∗ｙ
ｕ∗ｎ

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

（４２）
５相 ＶＳＩ，每相的导通起始时刻

ｔτ ＝ ０．５（Ｔｓ － Ｔτ） （４３）
　 　 在 ＳＶＰＷＭ３ 算法中对电机中性点电压进行控

制，取中性点对地电压为 ０．５ｕｄｃ，因此，每一相相电

压最大不超过 ０．５ｕｄｃ。 以Ａ相为例进行说明，Ａ相相

电压方程

ｖａ（θｅ） ＝ － Ｖｒｅｆ１ｓｉｎ（ｐｎθｅ） － Ｖｒｅｆ３ｓｉｎ（３ｐｎθｅ） （４４）
　 　 随着 Ｖｒｅｆ１ 和 Ｖｒｅｆ３ 之间的比例不同，Ａ 相相电压

最大值所对应的转子位置也会发生改变。 电流与电

压方程结构相似，因此最大值对应的转子位置也相

同，将（１２） 式带入（４４） 式

ｖａ（θｅｍａｘ２） ＝
± （１ － η）Ｖｒｅｆ１， ０ ≤ η≤ １

９

± Ｖｒｅｆ１
３η ＋ １
３η

η ＋ １
３

æ

è
ç

ö

ø
÷ ， η ＞ １

９

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

（４５）
　 　 为了使 Ａ相相电压的最大值不大于 ０．５ｕｄｃ。 根

据（４５） 式，可以得到 η 不同取值范围内 Ｖｒｅｆ１ 的最大

值。 当０ ＜ η≤１ ／ ９时，Ｖｒｅｆ１ ＝ ０．５ｕｄｃ ／ （１ － η）；当η ＞
１ ／ ９，Ｖｒｅｆ１ ＝ １．５（３η） ０．５ｕｄｃ ／ （３η ＋ １） １．５。
３．４　 ３ 种 ＳＶＰＷＭ 的电压利用率比较

根据 ３．３ 节中的论述，可以得到 ３ 种算法基波

电压利用率随 Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１ 增加的变化趋势，如图 ３
所示。

从图 ３可以得到以下结论：①当 Ｖｒｅｆ３ 等于零时，
采用 ＳＶＰＷＭ１ 与 ＳＶＰＷＭ２ 对应的最大基波电压利

用率一样，为 １．０５１ ４，高于 ＳＶＰＷＭ３，ＳＶＰＷＭ３ 的最

大电压利用率等于 １；②随着三次谐波电压的注入，

图 ３　 ３种 ＳＶＰＷＭ，基波电压利用率随 Ｖｒｅｆ１ ／ Ｖｒｅｆ３ 变化

ＳＶＰＷＭ１ 的电压利用率不断增加，ＳＶＰＷＭ２ 的电压

利用 率 不 断 减 小，ＳＶＰＷＭ３ 先 增 加 后 减 小， 当

Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１ ＝ ０．１８３ ５ 时，其对应最大基波电压率用率

最大；③当 Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１∈ （０，０．０２５），ＳＶＰＷＭ１ 对应的

最大基波电压利用率最高，ＳＶＰＷＭ２ 次之，ＳＶＰＷＭ３
最小。 当 Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１∈［０．０２５，０．２３６］，ＳＶＰＷＭ１ 的最

大基波电压利用率最高， ＳＶＰＷＭ３ 次之，ＳＶＰＷＭ２
最小。 当 Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１ ∈ （０．２３６，１］，ＳＶＰＷＭ１ 不在适

用，ＳＶＰＷＭ３的最大电压利用率大于 ＳＶＰＷＭ２。

４　 实验结果

实验测试平台如图 ４所示。 主控单元采用的数

字信号处理器 （ＤＳＰ），用于实现 ３ 种 ＳＶＰＷＭ 算法

和电流给定值计算，实验电机参数如表 ２所示。

图 ４　 实验平台

表 ２　 五相 ＰＭＳＭ 主要参数

参数 数值

母线电压 ／ Ｖ ４５

极对数 ４

电感 ／ ｍＨ １．２

基波磁链 ／
Ｖ·ｓ

０．０１６ ３

参数 数值

绕组形式 单层分数槽集中绕组

电阻 ／ Ω ０．５２

三次谐波

磁链 ／ Ｖ·ｓ
０．０００ ０９４

·１７８·



西　 北　 工　 业　 大　 学　 学　 报 第 ３９卷

设定 ｉｍ 为１．５ Ａ。 据实验电机ψｆ１与ψｆ３数值，以
及槽 ／ 极数，可反推出 γ 为 ０．０２８，远小于 ０．１７２ ３。
基于铜损耗不变原则，ｉ∗ｑ ＝ １．５ Ａ，ｉ∗ｑ３ ＝ ０。 图 ５ 至 ７
为３种 ＳＶＰＷＭ对应的Ａ相相电流与相电压波形，以
及静止坐标系下基波与三次谐波电流波形。 通过对

比 ３种情况下 Ａ相相电压波形可知，前 ２种 ＳＶＰＷＭ

对应相电压波形相似，同第 ３种 ＳＶＰＷＭ相比，其波

峰和波谷相对平缓。 图 ８为 ３种 ＳＶＰＷＭ控制下电

机中性点对地电压。 可以明显看出在前 ２ 种

ＳＶＰＷＭ对相电压中叠加了五次共模电压，这也是

使前 ２种 ＳＶＰＷＭ具有更高电压利用率的原因。

图 ５　 ＳＶＰＷＭ１，ｉｑ ＝ １．５，ｉｑ３ ＝ ０　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 图 ６　 ＳＶＰＷＭ２，ｉｑ ＝ １．５，ｉｑ３ ＝ ０

图 ７　 ＳＶＰＷＭ３，ｉｑ ＝ １．５，ｉｑ３ ＝ ０　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 图 ８　 中性点对地电压

　 　 根据最大电流值不变原则来计算 ｉ∗ｑ 与 ｉ∗ｑ３。 设

ｉｍａｘ 为 １．５ Ａ，根据前面的分析可知 ｉ∗ｑ３ 为 ｉ∗ｑ 的 ０．１６８，
ｉｑ∗ ＝ １．７ Ａ，ｉ∗ｑ３ ＝ ０．２８３ Ａ。 图 ９至 １１为 ３种 ＳＶＰＷＭ
对应的 Ａ相电流与电压波形，以及静止坐标系下基

波与三次谐波电流波形。 由于三次谐波电流的注

入，使图 ９ ～ １１中 Ａ相电流波形从正弦波变得相对

平缓，在相同最大电流的前提下，增加了基波电流的

幅值。

图 ９　 ＳＶＰＷＭ１，ｉｑ ＝ １．７，ｉｑ３ ＝ ０．２８３　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 图 １０　 ＳＶＰＷＭ２，ｉｑ ＝ １．７，ｉｑ３ ＝ ０．２８３

·２７８·
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图 １１　 ＳＶＰＷＭ３，ｉｑ ＝ １．７，ｉｑ３ ＝ ０．２８３

而且随着基波参考电流的增大，以及三次谐波

电流的注入，增加了负载转矩的输出，导致转速升

高，从而使相电压的幅值与频率也随之升高。

５　 结　 论

本文基于铜耗不变和最大电流不变 ２种约束条

件，给出了 ｉ∗ｑ 与 ｉ∗ｑ３ 之间的约束关系。 并通过求取

最大电磁转矩对 γ与 χ的偏导数，得到 ２种约束条件

下电磁转矩随 γ 与 χ 的变化趋势，以及最大电磁转

矩对应的 ｉ∗ｑ 与 ｉ∗ｑ３。 通过对比 ２ 种约束条件下对于

转矩提升的效果，可知基于最大电流不变约束条件

下得到的 ｉ∗ｑ 与 ｉ∗ｑ３ 在 γ 取值范围内的电磁转矩均大

于基于铜耗不变的约束条件。 而且，当 γ 小于一定

数值时，采用基于铜耗不变约束条件得到的 ｉ∗ｑ 与 ｉ∗ｑ３
不会提升电磁转矩。

在此基础之上，文中对比了 ３ 种用于三次谐波

电流控制的 ＳＶＰＷＭ。 ３ 种方法中 ＳＶＰＷＭ３ 的计算

量最小，最大基波电压利用率随 Ｖｒｅｆ３ ／ Ｖｒｅｆ１增加先增

加后减小。 除此之外，同其他 ２ 种算法相比，采用

ＳＶＰＷＭ３算法电机绕组中没有 ５ 次共模电压存在。
ＳＶＰＷＭ２与 ＳＶＰＷＭ３可以注入任何比例的三次谐

波，而 ＳＶＰＷＭ１的注入比例不能大于 ０．２３６。
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