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摘要: 为降低谐波含量ꎬ提高间接矩阵变换器网侧电能质量ꎬ本文提出了一种抑制网侧电流谐波的

零矢量脉宽分布方式ꎬ在基于双空间矢量脉宽调制策略下ꎬ通过引入脉冲重心方法ꎬ对网侧电流谐

波进行数学建模ꎬ然后利用 ＭＡＰＬＥ２０１７ 数学软件探寻网侧电流谐波含量与零矢量脉宽分布的影

响作用机理ꎬ并以此求取令电流谐波总畸变率 (Ｔｏｔａｌ Ｈａｒｍｏｎｉｃ ＤｉｓｔｏｒｔｉｏｎꎬＴＨＤ) 最小的脉宽分布方

式ꎮ 仿真和实验结果表明ꎬ提出的脉宽分布方式可实现间接矩阵变换器的输入输出电流正弦ꎬ网侧

功率因数接近于 １ꎮ 比起传统的对称分布方式ꎬ在不同输出频率下网侧电流 ＴＨＤ 均会下降ꎬ在设

定输出频率 ２０ Ｈｚ 时ꎬＴＨＤ 降低 ９􀆰 ５％ꎮ 由此可见ꎬ建立的数学模型正确ꎬ提出的零矢量脉宽分布

可有效抑制间接矩阵变换器网侧电流谐波ꎬ提高性能ꎮ
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１　 引言

近年来ꎬ随着电力系统行业的发展ꎬ对各电力电

子变换器并网要求也愈发严苛[１]ꎬ间接矩阵变换器

(Ｉｎｄｉｒｅｃｔ Ｍａｔｒｉｘ ＣｏｎｖｅｒｔｅｒꎬＩＭＣ)作为新型电力电子

变换器具有单位功率因数、能量双向流动、箝位电路

简单、结构紧凑体积重量小ꎬ具有极大的应用潜

力[２ꎬ３]ꎮ 其能量双向流动的特点符合当下建设节能

型社会的需求ꎬ但日益严苛的并网要求迫切需要对

其网侧电流谐波进行分析并提出抑制方法ꎮ 由于

ＩＭＣ 进行调制时ꎬ整流与逆变侧相互耦合ꎬ输出与输

入侧相互影响ꎬ导致网侧电流谐波含量丰富ꎬ阻碍其

实现并网功能ꎬ将制约 ＩＭＣ 的应用潜力和发展前

景ꎮ
已有文献多侧重于电力电子变换器控制策略的

研究[４ꎬ５]ꎬ针对电力电子变换器网侧电流谐波分析

和抑制近年来鲜见研究ꎮ 对其谐波问题大多采用建

立系统传递函数数学模型ꎬ经过数学推导确立输入

电流各次谐波含量及其总含量ꎬ针对其中的特定次

谐波采用谐波注入法进行消除[６ꎬ７]ꎬ达到抑制谐波

的需求ꎮ 但 ＩＭＣ 拓扑结构复杂ꎬ常采用空间矢量脉

宽调制(Ｓｐａｃｅ Ｖｅｃｔｏｒ Ｐｕｌｓｅ Ｗｉｄｔｈ ＭｏｄｕｌａｔｉｏｎꎬＳＶＰ￣
ＷＭꎬＳＶＭ)策略进行系统控制ꎬ整流与逆变侧相互

耦合ꎬ谐波成分复杂多变ꎮ 对其输出侧电流谐波分

析研究具有科研成果[８]ꎬ但对网侧电流谐波分析与

抑制研究较少ꎮ 文献[９]对 ＩＭＣ 进行了数学模型推

导ꎬ只能定性分析其网侧电流谐波影响因素ꎻ文献

[１０]提出了一种抑制网侧电流谐波的控制策略ꎬ但
依旧未能深入研究和探讨清楚谐波产生的原理以及

其成分和含量ꎻ文献[１１]引入脉冲重心方法ꎬ对基

于双 ＳＶＭ 调制策略下对零矢量脉宽平均分布的输

入电流谐波进行了定量分析ꎬ明确了输入电流谐波

成分和各自含量ꎬ但只对特定的分布方式进行分析

具有一定的局限性ꎬ同时也没有提出抑制电流谐波

的方法ꎬ导致其无法有效抑制ꎮ
本文基于双 ＳＶＭ 调制策略ꎬ引入脉冲重心方

法[１２]ꎬ采用傅里叶分解确立输入电流各次谐波数学

公式ꎬ并提出零矢量脉宽分布方式ꎬ建立网侧电流谐

波 ＴＨＤ 关于输出频率与零矢量位置数学模型ꎬ定量

计算确定不同输出频率下网侧电流谐波最小零矢量

脉宽ꎬ构建 ＰＷＭ 脉冲序列ꎬ达到抑制网侧电流谐波

的目的ꎮ
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２　 间接矩阵变换器调制策略

ＩＭＣ 拓扑结构如图 １ 所示ꎬ由 ＬＣ 滤波器、整流

电路、钳位电路和逆变电路四部分构成ꎬ其中为了抑

制 ＬＣ 谐振ꎬ滤波器的电感上并联有阻尼电阻ꎮ 整

流电路由六个双向开关( ＳａｐＳａｎＳｂｐＳｂｎＳｃｐＳｃｎ )组成ꎬ

每个双向开关都由两个带有反并联二极管的 ＩＧＢＴ
连接而成(例如 Ｓａｐ ꎬ包括 ＳａｐｐＳａｐｎ )ꎬ由此实现能量

双向流动ꎻ逆变电路由三个桥臂( ＳＡＳＢＳＣ )六个开

关组成ꎬ每个桥臂由两个开关组成(例如 ＳＡ 包括

ＳＡｐＳＡｎ )ꎬ每个开关由一个带有反并联二极管的 ＩＧ￣
ＢＴ 连接ꎮ

图 １　 间接矩阵变换器拓扑

Ｆｉｇ.１　 Ｔｏｐｏｌｏｇｙ ｏｆ ＩＭＣ

　 　 ＩＭＣ 常用于驱动异步电机ꎬ最常使用的调制方

式为双空间矢量脉宽调制(ＳＶＭ)ꎬ即整流电路和逆

变电路分别采用电流 ＳＶＰＷＭ 和电压 ＳＶＰＷＭ[１３]ꎬ
如图 ２ 所示ꎬ其中 Ｉ１ 开关状态 ( １００ ００１) 按照

ＳａｐＳａｎＳｂｐＳｂｎＳｃｐＳｃｎ 的顺序排列ꎬ１ 表示开关导通ꎬ０ 表

示开关关断ꎻ Ｕ１ 开关状态(１００)按照 ＳＡＳＢＳＣ 的顺序

排列ꎬ１ 表示该桥臂上管导通ꎬ０ 表示该桥臂下管导

通ꎮ

图 ２　 双 ＳＶＭ 空间矢量图

Ｆｉｇ.２　 Ｓｐａｃｅ ｖｅｃｔｏｒ ｂｙ ｕｓｉｎｇ ｄｏｕｂｌｅ ＳＶＭ ｍｅｔｈｏｄ

整流电路和逆变电路分布采用三段式和九段式

脉宽分布ꎬ分布方式如图 ３(ａ)所示ꎬ其中整流电路

电流零矢量 ０ｒｅｃ排在非零电流矢量 μ、ν 中间ꎻ逆变

侧首尾排布 ２ 个零电压矢量、中间排布 ３ 个零电压

矢量、４ 个非零电压矢量 α１、β１、α２、β２ 排在零电压

矢量中间ꎮ ＩＭＣ 采用这样的脉宽排布方式简化了换

流过程且提高了换流的可靠性ꎬ各脉宽占空比计算

如下:
ｄμ ＝ ｍｒｅｃｓｉｎ(π / ３ － θｒｅｃ)
ｄν ＝ ｍｒｅｃｓｉｎ(θｒｅｃ)
ｄα１ ＝ ｍｒｅｃｓｉｎ(π / ３ － θｒｅｃ)􀅰ｍｉｎｖｓｉｎ(π / ３ － θｉｎｖ)
ｄβ１ ＝ ｍｒｅｃｓｉｎ(π / ３ － θｒｅｃ)􀅰ｍｉｎｖｓｉｎ(θｉｎｖ)
ｄα２ ＝ ｍｒｅｃｓｉｎ(θｒｅｃ)􀅰ｍｉｎｖｓｉｎ(π / ３ － θｉｎｖ)
ｄβ２ ＝ ｍｒｅｃｓｉｎ(θｒｅｃ)􀅰ｍｉｎｖｓｉｎ(θｉｎｖ)
ｄ０ ＝ ｄ０１ ＋ ｄ０２ ＋ ｄ０３ ＋ ｄ０４ ＋ ｄ０ｒｅｃ

　 ＝ １ － ｄα１ － ｄβ１ － ｄα２ － ｄβ２

ì
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í

ï
ï
ï
ï
ï
ï
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ï

(１)

式中ꎬｍｒｅｃ ＝ １ꎬｍｉｎｖ ＝ ２Ｕ∗
ｏｍ / ( ３Ｕｉｍ)ꎬＵ∗

ｏｍ 和 Ｕｉｍ 分别

为输出电压参考矢量和输入相电压矢量幅值ꎻ θ ｒｅｃ

和 θ ｉｎｖ 分别为输入电流参考矢量扇区角和输出电压

参考矢量扇区角ꎮ
本方法中零矢量的分布并无系统确定的方式ꎬ

通常的做法是将逆变侧 ４ 个零矢量对称分布ꎮ 零矢

量的分布将显著影响到网侧电流谐波含量和大小ꎬ
且上述 ＰＷＭ 的计算方法基于传递函数的方式无法

估计和计算零矢量分布对谐波的影响作用ꎮ

３　 网侧电流谐波作用机理及抑制方法分析

３􀆰 １　 脉冲重心方法

本文引入脉冲重心方法[１２]ꎬ确立网侧电流各次
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图 ３　 双 ＳＶＭ 矢量分布图

Ｆｉｇ.３　 Ｖｅｃｔｏｒ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎ ｂｙ ｕｓｉｎｇ ｄｏｕｂｌｅ ＳＶＭ ｍｅｔｈｏｄ

谐波含量数学表达式ꎮ 基于双 ＳＶＭ 调制策略下

ＩＭＣ 在调制过程中将会产生电流脉冲ꎬ因此定义单

周期内有脉冲 ｙｐ( ｔ)如图 ４ 所示ꎮ

图 ４　 单周期脉冲

Ｆｉｇ.４　 Ｓｉｎｇｌｅ ｐｅｒｉｏｄ ｐｕｌｓｅ

可定义此脉冲的几何重心到 ｋＴｓ 的距离为脉冲

重心ꎬ通过数学推导得到定义如下:

ｚ( ｔ) ｔ ＝ ｋＴｓ
＝ｚ(ｋ) ＝

∫(ｋ＋１)Ｔｓ
ｋＴｓ

ｙｐ( ｔ)( ｔ － ｋＴｓ)ｄｔ

∫(ｋ＋１)Ｔｓ
ｋＴｓ

ｙｐ( ｔ)ｄｔ
(２)

　 　 ｙ(ｋ)为此脉冲在第 ｋ 个周期内平均值ꎬ表征在这

个周期内脉冲的等效作用ꎬ利用冲量等效原理计算

可得表达式为:

ｙ( ｔ) ｔ ＝ ｋＴｓ
＝ ｙ(ｋ) ＝ １

Ｔｓ
∫(ｋ＋１)Ｔｓ
ｋＴｓ

ｙｐ( ｔ)ｄｔ (３)

　 　 文献[１１]中经过理论推导后得到脉冲重心、平
均值与输出响应之间的关系:

ｖ( ｔ) ＝ ｙ( ｔ) － ｄ(ｙ( ｔ) ｚ( ｔ))
ｄｔ

(４)

式中ꎬｙ( ｔ)为脉冲单周期平均值函数ꎻｚ( ｔ)为脉冲

重心瞬时值函数ꎻｖ( ｔ)为单周期脉冲函数 ｙｐ( ｔ)特

性完全等效的函数ꎮ 网侧电流被视为周期性脉冲

信号ꎬ以 ａ 相电流为例ꎬ脉冲单周期平均值函数

ｙ( ｔ)可近似为期望值 ｉ∗ｓａ( ｔ)ꎬ则 ｉｓａ( ｔ)可用式(５)计
算:

ｉｓａ( ｔ) ＝ ｉｓａ∗( ｔ) － ｄ( ｚ( ｔ)􀅰ｉｓａ∗( ｔ)) / ｄｔ (５)
　 　 传统双 ＳＶＭ 零矢量脉宽平均分布方式如图 ３
所示ꎬ图 ３ 中以整流侧处于第二扇区ꎬ开关状态由

(１００ ００１)、(００１ ００１)组成ꎻ逆变侧处于第二扇区ꎬ
开关状态由(１００)、(１１０)组成ꎬ以网侧电流 ｉｓａ为例

分析ꎮ 只有当电流矢量 ｉμ作用时ꎬ网侧电流 ａ 相存

在ꎬ即在调制周期内 ｉｓａ波形如图 ３(ｃ)所示ꎮ 在不同

的扇区内同理可得网侧电流的脉冲波形ꎮ 图 ３ 中的

ｉｓａ脉冲宽度由占空比 ｄμ、ｄｖ 决定ꎬｄ０１、ｄ０２、ｄ０３、ｄ０４平

均分配ꎬｉｓａ在单周期内可视为脉冲信号ꎬ通过引入脉

冲重心方法可发现零矢量脉宽分布变化ꎬ即零矢量

占空比、作用时间直接改变网侧电流脉冲的脉冲重

心ꎬ影响网侧电流谐波含量ꎮ 由此可见利用脉冲重

心方法能够量化脉冲宽度、位置ꎬ分析不同分布方式

对网侧电流谐波影响作用ꎮ
３􀆰 ２　 零矢量脉宽分布方式

传统双 ＳＶＭ 零矢量脉宽平均分布方式具有一

定的局限性ꎬ因此本文提出一种新的零矢量脉宽分

布方式ꎬ即改变占空比 ｄ０１、ｄ０２ꎬ占空比 ｄ０３、ｄ０４平均

分配ꎬ探寻网侧电流谐波含量与零矢量脉宽分布的

影响作用机理ꎬ同时求取令谐波最小的脉宽分布方

式ꎮ 设置占空比系数 ｘ 如图 ５ 所示ꎬ使得占空比

ｄ０１、ｄ０２可变ꎮ

图 ５　 占空比系数

Ｆｉｇ.５　 Ｄｕｔｙ ｒａｔｉｏ ｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ

各零矢量占空比计算如下:
ｄ０１ ＝ ｘｄμ(１ － ｄα － ｄβ)
ｄ０２ ＝ (１ － ｘ)ｄμ(１ － ｄα － ｄβ)

ｄ０３ ＝
ｄν(１ － ｄα － ｄβ)

２

ｄ０４ ＝
ｄν(１ － ｄα － ｄβ)

２

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï

(６)

式中ꎬｘ∈(０ꎬ１) 使两个零矢量 ｄ０１、ｄ０２在 μ 区内可任

意取值ꎬ分析零矢量脉宽位置对网侧电流谐波影响ꎮ
通过分析可得网侧 ａ 相输入电流 ｉｓａ 的脉冲重心
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如下:

ｚ( ｔ) ＝

ｅ１ｄμ ＋ ｅ２ｄν

ｄμ ＋ ｄν
Ｔｓ Ｎｒ ＝ １ꎬ４

ｅ１Ｔｓ Ｎｒ ＝ ２ꎬ５
ｅ２Ｔｓ Ｎｒ ＝ ３ꎬ６

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

(７)

式中ꎬＮｒ 为扇区号ꎬ且有 ｅ１ 和 ｅ２:

ｅ１ ＝ ｘｄμ(１ － ｄα － ｄβ) ＋
ｄμ(ｄα ＋ ｄβ)

２

ｅ２ ＝ １ －
ｄν

２

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

(８)

　 　 利用傅里叶分解公式对网侧 ａ 相输入电流 ｉｓａ( ｔ)
分解可得:

ｉｓａ( ｔ) ＝ ａ０ ＋ ∑
∞

ｎ ＝ １
[ａｎｓｉｎ(ｎωｉ ｔ) ＋ ｂｎｃｏｓ(ｎωｉ ｔ)]

(９)
式中ꎬ ω ｉ 为网侧 ａ 相电流基波角频率ꎬ由于网侧输

入电流为奇函数ꎬ公式推导后有:

ａｎ ＝ ４
Ｔ ∫

Ｔ / ２

０
ｉｓａ( ｔ)ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)[ ] ｄｔ　 ｎ ＝ ２ｋ － １ꎬｋ ＝ １ꎬ２ꎬ３ꎬ􀆺􀆺

ａｎ ＝ ０　 　 ｎ ＝ ２ｋꎬｋ ＝ １ꎬ２ꎬ３ꎬ􀆺􀆺

ｂｎ ＝ ０

ì

î

í

ï
ï

ïï

(１０)
　 　 从式(１０)可得知ꎬ网侧输入电流谐波含量只有

奇数次谐波ꎮ 将式(５)、式(７)、式(８)代入式(１０)
可得式(１１)ꎮ

ａｎ ＝ ４
Ｔ ∫

Ｔ / ２

０
ｉ∗ｓａ( ｔ)ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)[ ] ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ６

０

ｄ
ｄｔ

ｅ１ｄμ ＋ ｅ２ｄν

ｄμ ＋ ｄν
Ｔｓ ｉ∗ｓａ( ｔ)

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋

４
Ｔ ∫

Ｔ / ３

Ｔ / ６

ｄ
ｄｔ

ｅ１Ｔｓ ｉ∗ｓａ( ｔ)[ ] ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋ ４
Ｔ ∫

Ｔ / ２

Ｔ / ３

ｄ
ｄｔ

ｅ２Ｔｓ ｉ∗ｓａ( ｔ)[ ] ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ (１１)

式中ꎬ在双 ＳＶＭ 中 ｉ∗ｓａ( ｔ)为理想正弦函数ꎬ即可令 ｉ∗ｓａ( ｔ)为:
ｉ∗ｓａ( ｔ) ＝ Ｉｉｓｉｎ(ωｉ ｔ) (１２)

式中ꎬ Ｉｉ 为输入相电流峰值ꎬ联立式(１)、式(８)、式(１１)、式(１２)可得网侧电流各次谐波表达式:

ａｎ ＝ ４
Ｔ ∫

Ｔ / ２

０
Ｉｉｓｉｎ(ωｉ ｔ)ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)[ ] ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ６

０

ｄ
ｄｔ

Ｘ
Ｍ

ｓｉｎ( π
３

－ ωｉ ｔ)Ｎ
é

ë
êê

ù

û
úú ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋

４
Ｔ ∫

Ｔ / ６

０

ｄ
ｄｔ

Ｙ
Ｍ

ｓｉｎ( π
３

－ ωｉ ｔ)Ｎ
é

ë
êê

ù

û
úú ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ６

０

ｄ
ｄｔ

Ｚ
Ｍ

ｓｉｎ(ωｉ ｔ)Ｎ
é

ë
êê

ù

û
úú ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋

４
Ｔ ∫

Ｔ / ３

Ｔ / ６

ｄ
ｄｔ

ＸＮ( ) ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ３

Ｔ / ６

ｄ
ｄｔ

ＹＮ( ) ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ２

Ｔ / ３

ｄ
ｄｔ

ＺＮ( ) ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú ｄｔ (１３)

式中

Ｘ ＝ ｘｓｉｎ( π
３

－ ωｉ ｔ) １ － ｍｓｉｎ( π
３

－ ωｏ ｔ) － ｍｓｉｎ(ωｏ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú ꎬＹ ＝

ｓｉｎ( π
３

－ ωｉ ｔ) ｍｓｉｎ( π
３

－ ωｏ ｔ) ＋ ｍｓｉｎ(ωｏ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú

２

Ｚ ＝ １ －
ｓｉｎ(ωｉ ｔ)

２
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú ꎬＭ ＝ ｓｉｎ( π

３
－ ωｉ ｔ) ＋ ｓｉｎ(ωｉ ｔ)ꎬＮ ＝ ＴｓＩｉｓｉｎ(ωｉ ｔ)

其中ꎬωｏ 为输出电流合成矢量角频率ꎮ

　 　 为确定网侧电流谐波最小零矢量分布方式ꎬ需
建立网侧电流总谐波数学表达式ꎬ由于 ２０ 次以上的

谐波含量很低ꎬ鉴于国标规定要求ꎬ在建立网侧电流

模型时ꎬ计算其 ＴＨＤ 只考虑了 ２０ 次以内的谐波含

量ꎮ 根据式(１３)和 ＴＨＤ 定义可推得 ＴＨＤ 表达式式

(１４)ꎮ
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ＴＨＤ ＝ { Σ
２０

ｎ ＝ ０

{ ４
Ｔ ∫

Ｔ / ２

０
Ｉｉｓｉｎ(ωｉ ｔ)ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)[ ] ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ６

０

ｄ
ｄｔ

Ｘ
Ｍ

ｓｉｎ( π
３

－ ωｉ ｔ)Ｎ
é

ë
êê

ù

û
úú ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋

４
Ｔ ∫

Ｔ / ６

０

ｄ
ｄｔ

Ｙ
Ｍ

ｓｉｎ( π
３

－ ωｉ ｔ)Ｎ
é

ë
êê

ù

û
úú ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋

４
Ｔ ∫

Ｔ / ６

０

ｄ
ｄｔ

Ｚ
Ｍ

ｓｉｎ(ωｉ ｔ)Ｎ
é

ë
êê

ù

û
úú ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ){ } ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ３

Ｔ / ６

ｄ
ｄｔ

(ＸＮ)ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú ｄｔ ＋

４
Ｔ ∫

Ｔ / ３

Ｔ / ６

ｄ
ｄｔ

(ＹＮ)ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú ｄｔ ＋ ４

Ｔ ∫
Ｔ / ２

Ｔ / ３

ｄ
ｄｔ

(ＺＮ)ｓｉｎ(ｎωｉ ｔ)
é

ë
êê

ù

û
úú ｄｔ }

２

}
１ / ２

(１４)

　 　 显然式(１４)非常复杂ꎬ很难确定网侧电流 ＴＨＤ
影响作用因素ꎬ故而利用 ＭＡＰＬＥ２０１７ 数学软件ꎬ分
析和展示 ＴＨＤ、输出频率 ｆｏ 与占空比系数 ｘ 的等量

关系和作用规律ꎬ如图 ６(ａ)所示ꎮ 由此可以直观地

确立在不同工况下ꎬＴＨＤ 与零矢量脉宽分布之间的

影响作用机理ꎮ 图 ６(ｂ)即为在输出频率 ２０ Ｈｚ 时ꎬ
ＴＨＤ 与零矢量占空比系数 ｘ 的作用规律ꎮ

图 ６　 网侧电流 ＴＨＤ 与零矢量脉宽分布之间的关系图

Ｆｉｇ.６　 Ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｒｅｌａｔｉｏｎｓｈｉｐ ｂｅｔｗｅｅｎ ｔｈｅ ｇｒｉｄ ｃｕｒｒｅｎｔ
ＴＨＤｓ ａｎｄ ｚｅｒｏ ｖｅｃｔｏｒ ｐｕｌｓｅ ｗｉｄｔｈ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎ

从图 ６ 可以看出ꎬ在输出电流频率一定时ꎬ网侧

电流总谐波与零矢量占空比系数 ｘ 呈开口向上的抛

物线关系ꎬ即在任意输出频率下存在一个零矢量占

空比系数 ｘ 使网侧电流总谐波含量最小ꎮ 网侧电流

总谐波含量最小时零矢量占空比系数 ｘ 见表 １ꎮ
表 １ 中所示ꎬ计算出最小谐波含量所对应的占

空比系数 ｘ 值ꎬ即可指导双 ＳＶＭ 中脉宽排布方式ꎬ
其各种输出频率下的任意情况也可根据以上步骤进

行计算最小电流谐波含量对应的占空比系数 ｘꎬ根

据最小谐波零矢量占空比系数的计算ꎬ提出最小谐

波零矢量脉宽分布ꎬ最终达到抑制网侧电流总谐波

含量的目的ꎮ
表 １　 不同方式最小谐波占空比系数及含量

Ｔａｂ.１　 Ｍｉｎｉｍｕｍ ｈａｒｍｏｎｉｃ ｄｕｔｙ ｒａｔｉｏ ｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ
ａｎｄ ｉｔｓ ｃｏｎｔｅｎｔ ｉｎ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｗａｙｓ

输出
频率 /
Ｈｚ

占空比
系数 ｘ

最小
谐波
含量
(％)

输出
频率 /
Ｈｚ

占空比
系数 ｘ

最小
谐波
含量
(％)

５ ０􀆰 ３２ ３􀆰 １９ ３０ ０􀆰 ２８８ ３􀆰 ２
１０ ０􀆰 ３ ３􀆰 ２１ ３５ ０􀆰 ２８４ ３􀆰 １９
１５ ０􀆰 ３ ３􀆰 ２ ４０ ０􀆰 ３０２ ３􀆰 ２１
２０ ０􀆰 ３ ３􀆰 １９ ４５ ０􀆰 ３１１ ３􀆰 １９
２５ ０􀆰 ２９７ ３􀆰 ２１ ５０ ０􀆰 ３２４ ３􀆰 ２

４　 仿真分析

利用 ＭＡＴＬＡＢ / Ｓｉｍｕｌｉｎｋ 软件对上述两种脉宽

分布方式进行仿真验证ꎬ其中 ＬＣ 滤波器中参数设

置电感值为 ２２０ μＨꎬ电容值 ４􀆰 ７ μＦꎻ电源电压幅值

４００ Ｖꎬ频率 ５０ Ｈｚꎻ采样频率为 ２０ ｋＨｚꎬ负载为三相

异步电机ꎬ其主要参数如表 ２ 所示ꎮ
表 ２　 异步电机参数

Ｔａｂ.２　 Ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｏｆ ｉｎｄｕｃｔｉｏｎ ｍｏｔｏｒ

变量 参数 变量 参数

额定功率 / Ｗ ２ ２００ 定子电感 / Ｈ ０􀆰 ２４９ ８
定子电阻 / Ω ２􀆰 ５４ 转子电感 / Ｈ ０􀆰 ２４９ ８
转子电阻 / Ω １􀆰 ６７ 互感 Ｌｍ / Ｈ ０􀆰 ２３６ ６

以输出频率为 ２０ Ｈｚ 为例ꎬ采用零矢量脉宽平

均分布方式ꎬ得到网侧 ａ 相电流和输出 Ａ 相电流如

图 ７(ａ)所示ꎬ其中网侧 ａ 相电流 ＴＨＤ 为 ３􀆰 ５７％ꎻ采
用本文提出的最小谐波零矢量脉宽分布方式ꎬ得到

网侧 ａ 相电流和输出 Ａ 相电流如图 ７(ｂ)所示ꎬ其中

网侧 ａ 相电流的 ＴＨＤ 为 ３􀆰 ４％ꎬ同样情况下ꎬ相比采

用平均分布方式 ＴＨＤ 降低 ４􀆰 ８％ꎮ
分别对输出频率为 ２０ Ｈｚ、３０ Ｈｚ、４０ Ｈｚ 各零矢
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图 ８　 输入电流谐波含量理论值与仿真值对比

Ｆｉｇ.８　 Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｂｅｔｗｅｅｎ ｔｈｅｏｒｅｔｉｃａｌ ａｎｄ ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ ｖａｌｕｅｓ ｏｆ ｉｎｐｕｔ ｃｕｒｒｅｎｔ ｈａｒｍｏｎｉｃ ｃｏｎｔｅｎｔ

图 ７　 输出频率为 ２０ Ｈｚꎬ两种方式下网侧 ａ 相和

输出 Ａ 相电流波形

Ｆｉｇ.７　 Ｉｎ ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｆ ２０ Ｈｚꎬ ｇｒｉｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ ａ￣ｐｈａｓｅ
ａｎｄ ｏｕｔｐｕｔ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ Ａ￣ｐｈａｓｅ ｗｉｔｈ ｔｗｏ ｍｅｔｈｏｄｓ

量占空比系数进行大量仿真ꎬ并对输入电流进行

ＦＦＴ 分析后得到谐波含量理论值与仿真值对比如图

８ 所示ꎮ
从图 ８ 中可以看出在不同输出频率下ꎬ零矢量

占空比系数与输入电流谐波含量呈抛物线规则ꎮ 当

输出频率为 ２０ Ｈｚ、３０ Ｈｚ、４０ Ｈｚ 时ꎬ零矢量占空比

系数分别为 ０􀆰 ３、０􀆰 ２８８、０􀆰 ３０１ 网侧电流谐波含量最

小ꎬ理论值与仿真值趋势吻合ꎬ由于 ＬＣ 滤波器存在

使得仿真值略大于理论值ꎮ

５　 实验分析

为验证上述理论的正确性ꎬ搭建间接矩阵变换

器实验样机如图 ９ 所示ꎮ 其中 ＬＣ 滤波器参数、电
机参数都与仿真中设置参数相同ꎮ 设定开关频率为

２０ ｋＨｚꎻ输入频率为电网频率 ５０ Ｈｚꎻ并对输出频率

为 ２０ Ｈｚ(电压幅值 １３０ Ｖ)、３０ Ｈｚ(电压幅值 ２００
Ｖ)做实验验证ꎮ

以输出频率 ２０ Ｈｚ 为例ꎬ图 １０ 采用零矢量脉宽

平均分布方式后输出电流、网侧电流与网侧电压波

形图ꎬ从图 １０ 中可以看出输出电流波形良好ꎬ电机

正常工作ꎻ网侧基波电流与网侧电压同相位ꎬ实现位

移因数接近于 １ꎬ对网侧电流进行 ＦＦＴ(Ｆａｓｔ Ｆｏｕｒｉｅｒ
Ｔｒａｎｓｆｏｒｍ)分析可得其谐波含量为 ４􀆰 ８３％ꎮ

图 １１ 采用最小谐波零矢量脉宽分布方式后输

出电流与网侧电流波形ꎬ从图 １１ 中可以看出输出电

流波形良好ꎬ电机正常工作ꎻ网侧电流正弦度良好ꎬ
网侧电流和网侧电压同相位ꎬ实现功率因数为 １ꎬ对
网侧电流进行 ＦＦＴ 分析可得其谐波含量为 ４􀆰 ４１％ꎮ

分别对输出频率为 ２０ Ｈｚ、３０ Ｈｚ、各零矢量占空

比系数做多次实验ꎬ并对输入电流进行 ＦＦＴ 分析后
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图 ９　 间接矩阵变换器实验样机
Ｆｉｇ.９　 Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｐｒｏｔｏｔｙｐｅ ｏｆ ＩＭＣ

图 １０　 零矢量脉宽平均分布下网侧 Ａ 相电压、
网侧 Ａ 相电流、输出 Ａ 相电流

Ｆｉｇ.１０　 Ｇｒｉｄ ｖｏｌｔａｇｅ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ Ａ￣ｐｈａｓｅ、ｏｕｔｐｕｔ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ
Ａ￣ｐｈａｓｅ ｕｎｄｅｒ ｚｅｒｏ ｖｅｃｔｏｒ ｐｕｌｓｅ ｗｉｄｔｈ ａｖｅｒａｇｅ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎ

得到谐波含量理论值与实验值对比如图 １２ 所示ꎮ

图 １２　 输入电流谐波含量理论值与实验值对比
Ｆｉｇ.１２　 Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｂｅｔｗｅｅｎ ｔｈｅｏｒｅｔｉｃａｌ ａｎｄ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｖａｌｕｅｓ ｏｆ ｉｎｐｕｔ ｃｕｒｒｅｎｔ ｈａｒｍｏｎｉｃ ｃｏｎｔｅｎｔ

从图 １２ 中可以看出实验值较理论值趋势保持

高度吻合ꎬ由于电网自身谐波含量较大ꎬ因此网侧电

图 １１　 最小谐波零矢量脉宽分布下网侧

ａ 相电压、网侧 ａ 相电流、输出 Ａ 相电流

Ｆｉｇ.１１　 Ｇｒｉｄ ｖｏｌｔａｇｅ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ Ａ￣ｐｈａｓｅ、ｏｕｔｐｕｔ ｃｕｒｒｅｎｔ
ｏｆ Ａ￣ｐｈａｓｅ ｕｎｄｅｒ ｍｉｎｉｍｕｍ ｈａｒｍｏｎｉｃ ｚｅｒｏ ｖｅｃｔｏｒ

ｐｕｌｓｅ ｗｉｄｔｈ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎ

流谐波含量实验值与理论值相差较大ꎮ 输出频率为

２０ Ｈｚꎬ零矢量脉宽平均分布时网侧电流谐波含量为

４􀆰 ８３％ꎻ最小谐波零矢量脉宽分布方式时网侧电流

谐波含量为 ４􀆰 ４１％ꎬ相比谐波含量减小 ９􀆰 ５％ꎮ 输

出频率为 ３０ Ｈｚꎬ零矢量脉宽平均分布时网侧电流

谐波含量为 ６􀆰 １４％ꎻ最小谐波零矢量脉宽分布方式

时网侧电流谐波含量为 ５􀆰 ８８％ꎬ相比谐波含量减小

４􀆰 ２％ꎬ网侧输入电流得到抑制ꎮ 同理ꎬ本文描述的

方法也适用于改变占空比 ｄ０３、ｄ０４ꎬ占空比 ｄ０１、ｄ０２平

均的零矢量分布方式ꎮ

６　 结论

本文引入脉冲重心方法ꎬ基于双 ＳＶＭ 调制策略

建立了一套网侧输入电流谐波含量计算方法ꎬ同时

提出零矢量脉宽分布方式ꎬ并通过计算得到最小谐

波零矢量脉宽分布位置ꎬ构建 ＰＷＭ 脉宽ꎬ从而抑制
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网侧输入电流谐波ꎮ 并在理论分析的基础上ꎬ通过

大量的仿真与实验进行验证ꎬ结果表明:
(１)两种零矢量脉宽分布方式均可实现良好的

输入输出特性ꎮ 且构建数学模型通过计算可知ꎬ网
侧输入电流谐波含量关于零矢量占空比系数和输出

频率成抛物线ꎮ 仿真、实验值趋势与理论值趋势相

同ꎬ表明理论分析的正确性ꎮ
(２)通过计算可得最小谐波零矢量脉宽分布位

置ꎬ在输出频率为 ２０ Ｈｚ 时最小谐波零矢量脉宽分

布网侧电流谐波含量分别降低了 ９􀆰 ５％ꎻ输出频率

为 ３０ Ｈｚ 时降低了 ４􀆰 ２％ꎬ因此网侧电流谐波得到了

抑制ꎮ 且输出电流波形良好ꎬ输出性能与传统方法

基本一致ꎬ表明提出的谐波抑制方法可行且有效ꎬ提
高 ＩＭＣ 系统性能ꎮ
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