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一种基于磁链轨迹跟踪的过调制新策略及其特性分析
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摘 要: 结合磁链轨迹跟踪的 PWM生成原理，讨论了一种过调制实现策略。根据实际磁链对期望
磁链的跟踪特性，分析建立了相位和径向两类误差模型; 结合两类误差模型，定义评价指标: 跟踪能
力，并由此确定了过调制Ⅰ区和过调制Ⅱ区的分界点; 从理论上证明了实现过调制极限状态六阶梯
波调制的可行性，并给出其实现条件。开展了仿真验证和样机试验，结果表明新策略能有效提高直
流母线电压的利用率，保持从线性调制、过调制Ⅰ区、过调制Ⅱ区直至六阶梯模式的平滑过渡，并明
显抑制调制过程中的输出电压总谐波畸变率( THD) 。
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Overmodulation strategy for flux trajectory tracking PWM
and analysis of its characteristics

WU De-hui， CHEN Jun， YOU De-hai， LI Chao
( Department of Electronic Mechanical Engineering，Xiamen University，Xiamen 361005，China)

Abstract: A overmodulation strategy was studied based on the flux trajectory tracking PWM． First，phase
error and radial error were analyzed based on the flux trajectory model． Then，combining two types of er-
ror model，a new evaluation for tracking capability was defined，and the demarcation point of overmodu-
lation was determined． Then，the feasibility of six-step operation was proved theoretically，and the
achievement conditions of six-step operation was given． Finally，the overmodulation strategy was theoreti-
cally analyzed，simulated and experimented． The results show that the new strategy effectually enhance
the utilization rate of DC bus voltage and keep smooth transition form linear modulation，overmodulation
to six-step operation，and markedly reduce the total harmonic distortion ( THD) of the output voltage．
Key words: Flux trajectory; overmodulation; total harmonic distortion ( THD) ; flux linkage circle; six-
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0 引 言

三相电压源脉冲宽度调制( pulse width modula-
tion，PWM) 逆变器已广泛应用于现代变压变频调速

领域。由于电机的运行范围和动态性能很大程度上

取决于逆变器输出电压的能力和质量，尤其是在弱磁

运行阶段，采用过调制方式提高电源电压利用率是改

善电机性能、获得更大电磁转矩的有效手段［1］。
国内外学者对此问题开展了丰富的研究，取得

了卓有成效的进展。文献［2］中，Holtz 将整个 PWM
过调制过程分为Ⅰ和Ⅱ两个阶段，每个阶段分别采

用不同的控制策略，以保证逆变器输出电压随调制

度变化的连续性。随后很多种过调制方法研究中，

也都是继承了Ⅰ和Ⅱ两个阶段分区控制的策略。如

Lee 等研究了两个阶段基波电压和调制度之间的精

确关系，实现全过调制的线性控制［3］。但是，这类

方法为了得到过调制要求的控制角和保持角，在线

计算量较大; 而采用离线查表的方式，又限制了算法

的实施精度［4］。为此，不少学者在两个阶段分区的

基础上，又深入探讨控制角的简化计算。文献［5］

中提出了一种基于面积等效原理的过调制控制角确

定方法，简化的计算过程。文献［6］提出了一种基

于基波电压幅值线性输出控制的空间矢量脉宽调制

( Space Vector PWM，SVPWM) 算法，方案较简单且

易于数字化实现，有较强的实用性，但是输出的谐波

含量偏高。文献［7 － 8］中讨论了一种多轨迹矢量

叠加的过调制策略，分别在两分区中利用圆形轨迹，

六边形轨迹和基本矢量的加权叠加以达到平滑过渡

的目的，避免了控制角的求取。Bolognani 提出另一

种思路，将过调制区域作为一个整体来处理，避免分

区以简化处理过程。其在文献［9］给出一种比较简

单地实现过调制的不分区方法，但是该方法输出电

压和调制度之间线性关系不强，而且谐波偏大，易增

大电机的转矩脉动。
现有过调制研究多是建立在 SVPWM 调制原理

的基础之上，以空间电压矢量的过调制为手段以进

一步提高其电压利用率，因此均需要补充额外的

“过调制算法”来实现［10］。但是，在 PWM 生成技术

上，还存在另一类跟踪型 PWM 方法［11］，即通过逆变

器输出状态的组合，使电机定子实际电流( 或磁链)

跟踪期 望 的 基 准 电 流 ( 或 磁 链) 轨 迹，从 而 形 成

PWM 波。在目前国内外文献的调研中，尚没有发现

针对 PWM 方法是否可实现过调制、如何实现过调

制、其过调制特性如何等问题进行有效的研究和解

决方案。

课题组前期对磁链轨迹跟踪的调制原理进行推

导，研究了磁链轨迹跟踪 PWM 方法的可行性，并就该

方法生成 PWM 波的特性进行了系统分析［12］。本文

在前期研究的基础上，进一步探讨了磁链轨迹跟踪型

PWM 方法的过调制实现，并就其过调制特性进行原

始性的分析和推导。结果表明，与现有基于 SVPWM
的各类过调制方法不同，这种新的过调制策略可以统

一处理线性区、过调制Ⅰ区和Ⅱ区的情况，能实现从线

性调制到六阶梯模式的连续平滑过渡，而且新策略在

抑制过调制谐波方面有一定的优势。

1 磁链轨迹跟踪的 PWM 调制方法

1. 1 基本原理

在文献［12］中已对磁链轨迹跟踪的 PWM 调制

方法进行了全面的阐述，详细内容可参考该文献。
主要对其基本原理进行简介如下。

不妨设电机的三相驱动电压

Uref =Uref cos( 2πft) ，cos 2πft －2π( )3 ，cos 2πft －4π( )[ ]3
T

，

其中，Uref为参考电压峰值，f 为频率。若电机负载的

磁链模型为 f( ·) ，将该参考电压 Uref作用于电机负

载，则在电机定子内部产生的参考磁链 ψ 为

ψ = f( Uref ) 。 ( 1)

典型的逆变器拓扑结构共有 7 个基本工作状态

000( 或 111 ) 、100、110、010、011、001、101，标记为

Γ。逆变 器 输 出 PWM 电 压 矢 量 Uout = ［UU，UV，

UW］T 是状态矢量 Γ 的函数，不妨记 Uout = U ( Γ) ，

则由式( 1) 可知将 Uout 作用于电机负载产生的实际

磁链 φ = f( U( Γ) ) 。则在采样周期 Δt 内，电机负载

实际磁链 φ的增量 Δφ可表示为

Δφ = ∫
t

t －Δt
dφ = ∫

t

t －Δt
f'( U( Γ) ) dt = m( Γ) ，( 2)

式中，m( Γ) 为逆变器状态 Γ 的函数，称为磁链增量

模型。
磁链轨迹跟踪就是通过一组连续的逆变器状态

Γ，使负载电机产生的实际磁链 φ接近参考磁链 ψ，

那么逆变器的 PWM 输出 Uout 就达到与 Uref 相当的

效果［13］。图 1 中给出了磁链轨迹跟踪的 PWM 原理

框图［12］。图中参考电压发生器产生标准的三相正

弦参考电压 Uref，并由电机磁链模型 f( ·) 转换为参

考磁链 ψ。再使用 f( ·) 为磁链预测器，根据逆变

器的 PWM 输出 Uout对外部电机负载磁链 φ 进行预

测，并与 ψ 对比得到参考磁链增量 Δψ。在不造成

歧义的前提下，仍将 φ 称为实际磁链。状态选择算

法从逆变器 7 个基本工作状态中选择最佳结果 Γ
^
，
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最后再由 IPM 逆变器驱动相应桥臂输出 Uout。

通用变频控制器
参考磁链发生器

电机磁链模型
f（·）

参考电压
发生器

Uref

+

-

鬃驻鬃

渍
状态矢量
选择算法

祝赞 IPM
逆变器

Uout

电机磁链模型
f（·）

电机负载
Ｍ（·）

图 1 磁链轨迹跟踪的 PWM 波生成原理框图。
Fig． 1 Flux trajectory tracking of PWM schematic diagram

根据逆变器开关周期 Δt，对磁链轨迹跟踪过程

进行离散化。不妨设当前时刻为 n，则记当前的参

考磁链为 ψ( n) ，实际磁链为 φ( n) 。根据式( 2 ) ，

φ( n) 可通过

φ( n) = φ( n － 1) + Δφ( n) = φ( n － 1) + m( Γn ) =

φ( 0) +∑
n

i = 1
m( Γi ) ( 3)

计算得到。式中，Δφ( n) 为当前实际磁链增量，Γ i

为第 i 时刻逆变器状态。
再定义磁链轨迹跟踪的误差函数

E( n) =ψ( n) － φ( n) =［ψ( n) － φ( n － 1) ］－
Δφ( n) = Δψ( n) － Δφ( n) ， ( 4)

式中，Δψ( n) =ψ( n) － φ( n － 1) 为第 n 时刻的参考

磁链增量。
因此在第 n 时刻，可用 E ( n) 的二次范数最小

化作为优化目标来近似求解，即有优化目标为

minJ( n) = min‖E( n) ‖2 = min‖ψ( n) －

φ( n) ‖2 = min‖Δψ( n) －m( Γ
^
) ‖2，

s． t． Γ
^
∈ { 000( 或 111) ，100，110，010，011，001，101}。

( 5)

通过判断 minJ( n) 来确定最佳状态矢量 Γ
^
，可

使实际磁链 φ 能始终有效跟踪参考磁链 ψ，同时逆

变器输出相对应的 PWM 波。如图 1 中所示，参考

磁链 ψ 和实际磁链 φ均是电机磁链模型 f( ·) 的函

数，式( 5) 所示的工作状态选择准则等效为

minJ( n) = min‖f( Uref ( n) ) － f( Uout ( n) ) ‖2。

( 6)

很明显，上式中的电机磁链模型 f ( ·) 与负载

真实特性 M( ·) 无关。因此该方法在实际应用中，

对所选用的磁链模型 f( ·) 的精度无特殊要求。
1. 2 线性调制的实现

在文献［12］中选用 u － i 模型作为磁链模型

f( ·) ，则参考磁链 ψ 在 α － β 二轴系下的角度表达

式为

ψ( θ) =槡
3Uref

2πf
sin2πft
－ cos2π[ ]ft = ψm

sinθ
－ cos[ ]θ ， ( 7)

式中，ψ( θ) 亦被称为基准磁链圆，θ = 2πft 为电度

角，ψm =槡
3Uref

2πf 为基准磁链圆半径。

再将 u － i 磁链模型代入式( 2 ) ，可求解磁链增

量模型为

Δφ = m( Γ) = ∫
t

t －Δt
U( Γ) dt = U( Γ) Δt =

0， Γ 为 000 或 111，

me
jγ，Γ 为非零矢量{ 。

( 8)

式中: m =槡
2
3 UdΔt 为磁链增量的模; Ud 为直流侧

母线电压; γ = kπ3 ，k = 0，1，…5，为 6 种非零工作状

态对应的相位角。
不妨将参考磁链轨迹 ψ( θ) 划分为 6 个扇区，

分别记为Ⅰ，Ⅱ，Ⅲ，Ⅳ，Ⅴ和Ⅵ扇区; 其中每个扇区

包含 3 个候选工作状态，记为 珟Γ。就以第Ⅰ扇区

0≤θ ＜ π( )3 为例，候选状态磁链增量为 0，Δφ( 100)

和 Δφ( 110 ) 。图 2 中给出了磁链跟踪和 SVPWM
( 五段法) 两种策略的跟踪( 合成) 过程。

驻渍（110）

驻渍（100）0

渍（t）

鬃（t）
驻t

（a）磁链轨迹跟踪过程

U2

U赞（t）T2

U0 T1
U1

T1U1/2

U赞（t）
T2U2/2T

（b）SVPWM的电压合成过程（五段法）

图 2 两种 PWM 调制方法的原理示意

Fig． 2 Two kinds of PWM modulation schematic diagram

若已知直流侧母线电压 Ud、采样时间 Δt，并已

确定当前输出频率 f、幅度 Uout，则磁链轨迹跟踪的

PWM 生成可通过如下步骤实现。
准备工作: 确定电度角步进量 Δθ，并由式( 8 )

计算得到 7 种状态对应的磁链增量模型 m( Γ) 。
步骤 1) 初始化。初始时刻 n = 0，初始电度角

θ( 0) = 0，由式( 7) 计算参考磁链初值 ψ( 0 ) 和实际
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磁链初值 φ( 0) ;

步骤 2) 相角更新。当前时刻 n = n + 1，当前电

度角 θ( n) = nΔθ = θ( n － 1) + Δθ，并计算当前 θ( n)

所处的扇区 Fan;

步骤 3) 确定目标。由式( 7 ) 直接根据当前的

电度角 θ ( n ) 求取参考磁链 ψ ( n ) ，再由式 ( 4 ) 中

Δψ( n) 的定义可得当前参考磁链增量 Δψ ( n ) =
ψ( n) － φ( n － 1) ;

步骤4) 状态选择。根据 Fan 扇区中3 种候选状

态珟Γ( Fan) ，分别确定与目标 Δψ( n) 之间的跟踪误差

ΔE( ·) ; 求解优化目标( 5) ，得到最佳状态矢量 Γ
^
;

步骤 5) 实施逆变。三相逆变器执行 Γ
^

开关状

态，并维持输出 Δt 时间，形成 PWM 波;

步骤 6) 更新磁链。实施逆变之后，实际磁链

φ( n) = φ( n － 1) +m( Γ
^
) ; 再返回步骤 2) 。

在文献［12］中，已对磁链轨迹跟踪的调制过程

进行了分析。分析结果表明，方法所设置的基准磁

链圆半径 ψm 存在上限 ψmax = 槡3
4πfΔtm，否则不能保

持线性调制，其调制波的相电压幅值满足 Uref≤
Ud

槡3
。

定义逆变器调制度 m［14］为

m =
Uref

2Ud

π

， ( 9)

式中，
2Ud

π 为六阶梯模式运行时输出基波电压幅值。

由此可得对应最大磁链圆半径 ψmax的电压调制

度为 0. 906 9［15］，线性调制的电压利用率与 SVPWM
方法一致，比 SPWM 方法提高 15. 47%。具体推导

参见文献［12］，在此本文不再赘述。

2 过调制的实现与性能分析
2. 1 过调制Ⅰ区

实际磁链 φ 在对 ψ( θ) 的跟踪有两类误差: 相

位误差( 记为 ΔEθ ) 与径向误差( 记为 ΔEＲ ) 。为便

于分 析，本 文 中 定 义 出 一 个 新 的 概 念: 跟 踪 能 力

δ( θ) ，其取值为 Δt 时间内实际磁链 φ 在相角 θ 上

的最大跟踪半径。以Ⅰ扇区为例，由式( 8 ) 可知 φ

在 0 或
π
3 方向上的跟踪 能 力 最 强，则 有 δ ( 0 ) =

δ π( )3 = m ; 而 在
π
6 方 向 上 最 弱，则 有 δ π( )6 =

槡3m

2 。因此，随相角 θ 变化，跟踪能力 δ( θ) 端点的

实际轨迹为边长 m 的正六边形。
因此，当基准磁链圆 ψ( θ) 半径超过 ψmax 时，实

际磁链 φ 最先将在
π
6 方向附近产生跟踪的相位滞

后 ΔEθ，如图 3( a) 所示。但随着相角 θ 接近
π
3 ，φ跟

踪能力 δ ( θ) 得到回升，可追赶 ψ ( θ) 并逐渐减小

ΔEθ。在这个阶段，φ的轨迹仍是一个圆形轨迹，与

ψ( θ) 之间仅有跟踪的相位误差 ΔEθ，无径向误差

ΔEＲ。本文中称该阶段为过调制Ⅰ区。

O

I

鬃m

驻E兹

渍
鬃（兹）

（a）磁链跟踪的相位误差

Im

驻鬃（兹）

驻渍I仔
３ －茁

茁
琢

啄（兹）

渍m Re

（b）磁链增量的矢量轨迹

图 3 过调制Ⅰ区磁链轨迹跟踪示意

Fig． 3 Diagram of flux trajectory tracking in the
over modulation sectorⅠ

从矢量增量的角度来近似说明在过调制Ⅰ区，

期望磁链增量 Δψ( θ) 与跟踪能力 δ( θ) 的关系。如

图 3( b) 所示，虚线为 Δψ( θ) 的圆形轨迹，而正六边

形点实线表示跟踪能力 δ( θ) 。交角 α 为 Δψ( θ) 和

δ( θ) 的交点与正六边形顶点之间的夹角。
当相角 θ≤α 时，说明磁链 φ的跟踪能力 δ( θ) 大

于 Δψ( θ) ，可对基准磁链圆 ψ( θ) 进行有效跟踪，磁

链增量 Δφ沿圆弧运动。而虚线超出正六边形轨迹

部分，即 α ＜ θ≤π3 － α，Δφ将被限制到正六边形边界

δ( θ) 上，造成跟踪滞后 ΔEθ。当 θ ＞ π3 － α 时，Δφ仍

沿六边形边界移动以减小 ΔEθ，直到 ΔEθ = 0 才重新

回到给定的 Δψ( θ) 圆形轨迹上，记此刻相角为 β。
则根据式( 9) 中调制度 m 的定义［14］，可计算在

过调制Ⅰ区的实施磁链轨迹跟踪的平均调制度
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m = 槡3π
6( β － α) ∫

β

α

1

cos π
6 －( )θ

dθ。 ( 10)

其中，相角 β 和 α 应满足

∫
β

α

槡3φm

2cos π
6 －( )θ

dθ = 槡
3φm ( β － α)

2cos π
6 －( )α

。 ( 11)

很明显，当 β = π3 时具有最大的调制度。由式( 11)

可得此时 α =0. 257 1，并代入式( 10) 得 m =0. 940 1。
2. 2 过调制Ⅱ区

由上述分析可知，若基准磁链圆 ψ( θ) 半径 ψm ＞
ψmax，会使输出 PWM 波进入过调制Ⅰ区。此时，磁链轨

迹跟踪会产生相位误差 ΔEθ，但无径向误差 ΔEＲ，实

际调制度 m∈( 0. 906 9，0. 940 1］。若进一步加大基

准磁链圆 ψ( θ) 的半径 ψm，逆变器输出的 PWM 调制

波又会有怎样变化。对此本文再开展如下分析。
此时，在扇区范围内磁链 φ 的相位滞后过大，

无法再保持圆形轨迹进行跟踪，势必引入额外的径

向误差 ΔEＲ，称此阶段为过调制Ⅱ区。
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鬃
m D

鬃（兹）驻ER
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驻鬃（兹）
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（a）磁链跟踪轨迹

（b）磁链增量的矢量轨迹

图 4 过调制Ⅱ区磁链轨迹跟踪示意

Fig． 4 Diagram of flux trajectory tracking in the
over modulation sectorⅡ

如图 4( a) 所示，在过调制Ⅱ区中，磁链 φ只有部

分与基准磁链圆 ψ( θ) 重叠。不妨设在 A 点，φ通过

连续实施跟踪能力最强的 Δφ( 100) 追赶上ψ( θ) ，称

此时的相角为保持角 α。则在 AB 段，φ以圆形轨迹

进行跟踪，但随着相位误差 ΔEθ 的积累，φ在 B 点被

迫转向内圆，其轨迹脱离基准磁链圆 ψ( θ) ，径向误

差 ΔEＲ 逐渐增大。到达 C 点后，φ再次被迫通过连

续实施增量 Δφ ( 110 ) 进行跟踪，直到与ψ( θ) 重合

于 D 点; 此时，φ的跟踪能力最强且轨迹最短。
对应的磁链增量 Δφ 的矢量轨迹如图 4 ( b) 所

示。在 AB 段，Δφ 依相角 θ 逐渐沿正六边形边界

δ( θ) 移动; 过 B 点之后，Δφ在相角上不能保持完全

跟随，而是快速移动到正六边形的顶点 C，并保持一

段时间，以 获 得 期 望 的 调 制 度。随 后，当 基 准 圆

ψ( θ) 旋转过 α 之后，磁链增量 Δφ再跳变到 D 点并

沿六边形边界移动，往复上述过程。

3 六阶梯波调制的实现

由上述过调制Ⅱ区的特性可知，若保持角 α =
π
6 ，则磁链增量 Δφ 将直接在正六边形的 6 个顶点

上跳变。很明显，此时逆变器工作在六阶梯模式

下［16］，可达到最大调制度 m = 1。下面将分析磁链

跟踪的保持角 α 是否能达到
π
6 ，何时能达到

π
6 。

不妨假设存在极限磁链圆，记其半径为 ψlim ; 当

基准磁链圆 ψ( θ) 半径 ψm ＞ ψlim时，磁链跟踪的保持

角 α 将达到
π
6 ，其轨迹为正六边形。很明显，该正

六边形磁链每条边由单一非零状态矢量保持
π

3Δθ

次，边长为
πφm

3Δθ
。则根据 ψmax的定义，可得正六边形

磁链的内接圆半径 r 和外接圆半径 Ｒ 分别为

r =
πφm

3Δθ
cos π6 =

πψmax

3 ，Ｒ =
πφm

3Δθ
=
2πψmax

槡3 3
。( 12)

由式( 12) 可以看出，最大磁链圆 ψmax 并非正六

边形磁链的内接圆，极限磁链圆 ψlim亦非其外接圆，

上述三者的几何关系如图 5( a) 。
在图 5( a) 中，不妨记磁链 φ运动到正六边形顶

点 A 时的相角为 θ; 在此之前，φ一直以 Δφ( 100) 为

增量跟踪基准磁链圆 ψ( θ) ，A 点之后将改由以增量

Δφ( 110) 进行跟踪，并维持到下一顶点。则由顶点

A 可作增量 Δφ( 100) 和 Δφ( 110) 的等分线 L1 ( 垂直

于 OA) ，并交磁链圆 ψ( θ) 于 B 点。根据轨迹跟踪

的准则可知，若 φ 在顶点 A 改变跟踪方向，则其跟

踪目标 ψ( θ) 必处于 B 点附近。因此，可根据几何

关系建立约束条件为

ψm = |OB | = |OA |

cos θ － π( )6

= 2r

槡3 cos θ － π( )6

=
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πm

3Δθcos θ － π( )6

。 ( 13)
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（a）正六边形磁链的分布
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（b）极限磁链圆与正六边形磁链关系

图 5 六阶梯模式实现的原理示意

Fig． 5 Schematic diagram of the six step model

如图 5( b) 所示，当基准磁链 ψ( θ) 跨越等分线

L1 之后，其在 L1 法方向上需要有比 Δφ( 110 ) 更快

的运动速度以跨越下一等分线 L2，以使 Δφ( 110) 可

维持到下一顶点。因此，基准磁链圆半径 ψm 应满

足另一约束条件

ψmΔθsin θ － π( )6 ≥‖Δφ( 110) ‖sin π
3 － π( )6 =

φm

2 。

( 14)

合并约束条件式( 13) 和式( 14) ，并整理可得

ψm≥
π2

9 +槡
1
4
m

Δθ
= ψlim = 2π2

27 +槡
1
6

Ud

2πf
。 ( 15)

通过上述证明，使磁链 φ 跟踪为正六边形轨迹

的极限磁链圆是存在的，其半径 ψlim可由式( 15) 进行

计算。若基准磁链圆 ψ( θ) 的半径 ψm ＞ ψlim，φ 实际

跟踪结果已到极限，将输出六阶梯调制的 PWM 波。

4 实验结果与讨论

4. 1 线性调制实验

为了验证本文所讨论调制策略的有效性，在

Matlab /SIMULINK 环境下建立仿真模型进行验证。
仿真 参 数: 输 入 为 三 相 对 称 电 源，其 线 电 压 为

380 V /50 Hz; 开 关 频 率 为 20 kHz; 输 出 频 率 为

50 Hz，输出电压峰值 310 V。此时，输出电压对应调

制度为 0. 906 9，逆变器工作在线性区。
实验负载选用三相对称星形连接异步电机负载

模型。其中电机模型相关参数为: 额定相电压 220 V，

额定转速 1 440 r /min，额定功率 4 kW，2 对极; 定子电

阻0. 50Ω，定、转子电感50 mH，互感50 mH，转动惯量

0. 030 kg·m2。实验结果中相电压 UA 和线电压 UAB

波形分别如图 6( a) 和图 6( b) 所示。
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图 6 线性调制输出结果

Fig． 6 Linear modulation output

由图 6( a) 和 6 ( b) 中可看出，虽然磁链轨迹跟

踪的 PWM 调制机理与 SVPWM 方法不同，但逆变器

实际输出相电压 UA 和线电压 UAB 的 PWM 波形与

SVPWM 方法的非常相似，其等效的相电压调制波
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亦为与 SVPWM 方法类似的马鞍形( 如图 6 ( c) 所

示) 。而且如图 6( d) 所示，该方法进行线性调制时，

输出的线电压调制波呈现较理想的正弦波形。
4. 2 过调制实验

再设置仿真模型的调制度 m 从 0. 88 到 1. 0 变

化( 每间隔 0. 01 实验 1 次) ，该组实验包括线性区、
过调制Ⅰ区、过调制Ⅱ区及六阶梯模式运行模式，实

验输出的 PWM 波形如图 7 所示。
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图 7 新方法中调制度 m 对输出波形的影响

Fig． 7 Effect on the output waveform by the m

从图中不难看出，采用本文所提过调制策略，可

以实现从线性调制区到过调制Ⅰ区，过调制Ⅱ区，直

至六阶梯模式的连续平滑过渡。
当调制度 m 为 0. 9 以下时，实验输出的基波电

压峰值小于母线电压 Ud ( 537 V) 。随着调制度 m 的

增加，实验结果中相电压 UA 和线电压 UAB PWM 波

形中的脉冲数逐渐减少，输出的基波电压峰值趋于

增加; 最后当调制度 m = 1 时，逆变器相电压输出为

六阶梯波，基波幅值达到 592 V，与理论值接近。
再调整调制度 m 从 0. 88 到 1 变化( 每隔 0. 01

实验一次) 时，实际绘制的基波峰值曲线如图 7 ( d)

所示。从该图中亦不难看出，新方法调制的 PWM
基波峰值与调制度 m 之间能保持较好的线性关系。
4. 3 误差分析

由本文仿真实验条件可计算最大磁链圆半径

ψmax = 1. 209 6 和极限磁链圆半径 ψlim = 1. 620 8。根

据实验中实测的 φ 跟踪轨迹数据，再在 α － β 平面

上进行绘制，其分布如图 8 所示。
如图 8( a) 所示，磁链 φ 与基准磁链圆 ψ( θ) 在

线性区吻合良好，此时输出的 PWM 亦呈现较好的

正弦调制。虽然在过调制Ⅰ区( 如图 8( b) 所示) ，φ
能实现圆形轨迹跟踪，但是跟踪过程存在已相位滞

后 ΔEθ。随着调制度 m 进一步加大，φ 跟踪轨迹逐

渐从基准圆中脱离出来。图 8 ( c) 中所示过调制Ⅱ
区的 φ跟踪轨迹已经存在比较明显的径向跟踪误

差 ΔEＲ。当基准圆半径达到 ψlim 时，φ 跟踪结果为

正六边形轨迹( 如图 8 ( d) 所示) ，逆变器亦为六阶

梯波 PWM 输出。
为量化跟踪误差，进行该组实验时，我们定义最

大跟踪误差‖ΔE‖max = max‖ΔE ( n) ‖。重新设

置仿真模型的调制度 m 从 0. 01 到 1. 0 变化( 每间

隔 0. 01 实验 1 次) ，该组实验包括全部的线性区、过
调制Ⅰ区、过调制Ⅱ区及六阶梯模式运行模式。绘

制磁链 φ轨迹跟踪的实际最大误差‖ΔE‖max 与调

制度 m 分布曲线如图 9 所示。
从图 9 中可以看出，线性调制时( m≤0. 906 9) ，

磁链 φ跟踪的最大误差‖ΔE‖max虽有波动，但始终

控制在稳定的范围内，此时有较高品质的正弦调制

波输出。而当调制度 m ＞ 0. 906 9 时，随着跟踪相位

误差 ΔEθ 的引入，‖ΔE‖max 有近似线性的增加。
此时输出的 PWM 波存在较小畸变，系统工作在过

调制Ⅰ区。而在过调制Ⅱ区( m ＞ 0. 9401 ) ，由于 φ
跟踪过程出现径向误差 ΔEＲ，造成‖ΔE‖max迅速增

加，输出 PWM 波形畸变亦较严重。从该图中也可

以看出，三个区域的跟踪误差分布特点差别较显著，

因此本文中提出的线性工作区、过调制Ⅰ区及过调

制Ⅱ区的理论分界与实验测试结果是吻合的。
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图 8 磁链轨迹及其跟踪在 α － β 平面上的分布

Fig． 8 Flux Trajectory and its tracking distribution on
the plane α － β
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图 9 最大磁链跟踪误差与调制度的关系

Fig． 9 The relationship between maximum flux
tracking error and modulation degree

4. 4 输出 PWM 波形的 THD 分析

定义总谐波畸变率 THD =
U2 － U2槡 r

Ur
，其中 U 为

输出电压有效值，Ur 为输出基波电压的有效值。在

实验过程中改变调制度 m，并对其输出的调制波线

电压进行 THD 分析，其结果如图 10 所示。
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（d）调制度 m=1（六阶梯模式）

图 10 不同调制度的输出线电压 FFT 分析结果

Fig． 10 Line voltage FFT analysis in different
modulation degrees

由图 10( a) 可见，所提新方法进行线性调制的
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谐波 分 量 含 量 比 较 少，总 谐 波 畸 变 率 THD 仅 为

0. 98%，其等效的调制波波形非常接近正弦。图 10
( b) 为调制度 m = 0. 94( 过调制Ⅰ区) 时输出线电压

FFT 分析的结果，可以看出此时输出线电压仅有轻

微的 5 次和 7 次谐波，THD 为 3. 36%。从图 10 ( c)

不难看出，在过调制Ⅱ区引入了较明显的低次谐波

( 5 次、7 次、11 次，13 次等) ，且总的 THD 随调制度

m 的增大而增大。逆变器工作在六阶梯模式下输出

线电压的 THD 分析如图 10 ( d) 所示，其 THD 达到

最大为 31. 09%。虽然六阶梯模式存在较大谐波分

量，但基波幅值得到有效提高，能最大限度地利用直

流母线电压。
重新设置新方法仿真模型的调制度 m 从 0. 9

到 1. 0 变化( 每间隔 0. 001 实验 1 次) 。同时，记录

不同调制度 m 下输出调制波型的 THD 值，绘制谐

波强度与调制度关系曲线图，并与现有常见几种过

调制算法结果进行对比［6，7，8］，其结果如图 11 所示。

35
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5
0
0.90%%%0.92%%%%%0.94%%%%%0.96%%%%%%0.98%%%%1.00

调制度 m

输
出
电
压
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文［6］方法
文［8］方法
文［7］方法
新方法

图 11 输出线电压 THD 与调制度关系

Fig． 11 The relation between line voltage THD
and modulation degree

虽然在进行过调制性能分析时，分别讨论了过

调制Ⅰ区和Ⅱ区的情况。但是，本文中并没有独立

的“过调制算法”，只是通过调整基准磁链圆来实

现。因此，与现有方法的结果不同，从线性区到六阶

梯模式( 0. 9≤m≤1 ) ，新方法的 THD 曲线呈连续

光滑。
当调制度 m≤0. 906 9 或者 m =1 时，几种 PWM

过调制策略输出的波形基本相同，所以谐波含量也

相等。在现有方法中，目前文献［7］中讨论的叠加

SVPWM 过调制算法具有公认的较佳谐波抑制效

果。如图 11 所示，在过调制Ⅰ区和Ⅱ区的过渡区

域，叠加 SVPWM 过调制算法生成的调制波与新方

法类似。但是，本文所提过调制策略使磁链 φ 亦尽

可能逼近基准磁链圆 ψ( θ) ，因此其在调制区内部

( 尤其是过调制Ⅱ区) 的 THD 曲线呈凹弧线分布，

具有更小的谐波畸变。

4. 5 物理实验

为了验证所提过调制的可行性和有效性，实际

设计逆变系统加以验证。根据本文给出的实施步

骤，利用 DSP 芯片 TMS320F2812 进行编程。采用

IGBT 管 K40T120 作为功率开关器件，并由专用 3 相

桥式驱动器 IＲ2233S 提供激励控制，DSP 管 脚 和

IＲ2233S 之间用 M456 光耦隔离。实验中的逆变实

验系统如图 12 所示。

图 12 实际阻感性负载的逆变实验系统

Fig． 12 Experimental system of the actual
inductance load

物理实验中使用阻感性器件作为三相负载，以

验证所提过调制策略的通用性。实验参数如下: 电

网电压三相 380 V，开关频率 9 kHz，负载电感 L =
120 mH，内阻 r ＜ 0. 1 Ω，串接的电阻 Ｒ = 100 Ω。利

用数字示波器 TPS2014 监测逆变系统实际输出波形

的电压和电流量，设置示波器有效采样频率 50 kHz，
采样长度 2 000 点( 0. 4 s) 。图 13 为所提过调制策

略分别在线性区，过调制Ⅰ区，过调制Ⅱ区及六阶梯

模式时，逆变系统实际输出的电压和电流波形。
图 13 中由上到下的 4 个通道依次为第一通道:

A 相电流 IA，第二通道: B 相电流 IB，第三通道: A 相

相电压 UA，第四通道: A、B 相线电压 UAB。
从图 13( a) 中可见，在线性调制区中，实际阻感

性负载的激励电压波形与仿真结果吻合较好。而且

此时负载相电流也呈现较好的正弦特性，实测其总

谐波畸变率 THD 仅为 1. 29%。而随着过调制度 m
的不断加深，输出电压 Ur 不断提高，实际作用在负

载上的相电流 IA 和 IB 幅值也逐渐增大( 如图 13( b) ～
13( d) 所示) ，说明本文所提的过调制策略可以更好

地利用母线电压。但从实际负载电流的品质来看，

随着过调制度 m 增大，其谐波含量显著增加，波形

畸变趋于明显。在图 1( d) 中，逆变器系统已成功的

运行在六阶梯波模式，实现了最大基波电压输出，此

时实测阻感性负载电流波形的总谐波畸变率 THD
达到 11. 0%。该物理实验验证了所提的策略在过

调制技术上的有效性。
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图 13 逆变系统实际输出的电压和电流波形

Fig． 13 The actual output voltage and current waveforms

5 结 论

1) 本文讨论了一种基于磁链轨迹跟踪的过调

制新策略。与现有过调制方法不同，该策略并非以

空间电压矢量合成为手段，而是通过调整跟踪型

PWM 方法的参考轨迹来实现过调制。
2) 与目前基于 SVPWM 的过调制技术相比，新

策略并没有引入额外的过调制算法，可以统一处理

线性区、过调制Ⅰ区、过调制Ⅱ区及六阶梯模式的情

况。只需调整基准轨迹的半径，新策略就可以实现

从线性调制到六阶梯波输出的连续平滑过渡，是一

种“无过调制算法”的过调制策略。
3) 与现有过调制区域的划分不同，新策略根据

实际误差分布的理论分析，将调制度 m = 0. 940 1 作

为过调制Ⅰ区和Ⅱ区的分界。经实际测试，理论分

界与实验结果吻合。
4) 该策略在线性调制和六阶梯模式下，调制效

果与 SVPWM 方法相当。但在过调制区，具有基波

峰值和调制度间的线性关系好，输出谐波含量低的

优点，其 输 出 电 压 的 THD 明 显 小 于 常 规 过 调 制

方法。
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