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摘要：目前消除共模电压有很多种调制方案，现有的零共模电压调制方案虽然没有改变目标电压矢量输出，

却会增加电机侧和电网侧的三相电流谐波含量，造成总谐波失真。为了保证零共模电压调制，同时降低双脉宽

调制 PWM( pulse width modulation )变换器系统的谐波含量，提出 1 种基于双 PWM 变换器系统的模型预测控制

MPC( model predictive control )算法。双 PWM 变换器系统的对称性使得 PWM 策略具备更多的自由度，在自由度

范围内可以实现零共模电压调制，并在此基础上设计搭建电流谐波的能量模型，利用模型预测控制在每个控制

周期获得谐波含量最小的调制策略，最终通过仿真和实验验证了该算法的优化效果。 
关键词：自由度；模型预测控制；电流谐波；成本函数；最优解 
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Abstract: At present, there are numerous modulation schemes for eliminating the common-mode voltage. 
Although the existing zero common-mode voltage modulation scheme does not change the target voltage vector output, 
it will increase the harmonic content of three-phase current on the motor side and grid side, resulting in total harmonic 
distortion. To ensure the zero common-mode voltage modulation while reducing the harmonic content of a dual pulse 
width modulation ( PWM ) converter system, a model predictive control algorithm based on the dual PWM converter 
system is proposed. Based on the symmetry of the dual PWM converter system, the PWM strategy has more degrees of 
freedom, and the zero common-mode voltage modulation can be realized within the range of degrees of freedom. On 
this basis, an energy model of current harmonics is designed and established, and the modulation strategy with the 
minimum harmonic content in each control cycle is obtained by model predictive control. Finally, the optimization 
effect of the proposed algorithm was verified by simulation and experimental results. 
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1在现代工业技术中，变频调速系统[1-6]因具有

控制简单、输出电压质量高及在调速范围和精度上

表现优异等优点，被广泛应用于电机领域。然而， 
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它的广泛应用也伴随着诸多问题，如轴电压、轴电

流和电磁干扰等，会缩短电机的使用寿命，干扰其

他电子设备的运行。共模电压 CMV( common-mode 

voltage )是产生上述问题的主要原因，因此研究抑

制变频器共模电压的方法非常重要。 
目前通常采用添加无源滤波器件和空间矢量

调制 SVPWM( space vector pulse width modulation ) 
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2 种方式抑制共模电压。前者虽能起到较好的抑制

效果，但同时提高了成本和参数设计的复杂性。

SVPWM 及其衍生的调制方法，如最远矢量调制

RSPWM( remote state pulse width modulation )、无零

矢量脉宽调制 NZPWM( nonzero vector pulse width 
modulation )等[7-12]，经济灵活、实现简单、可移植

性强，因而受到更多关注。文献[13]提出了 1 种整

流器与逆变器开关序列同步的联合 SVPWM 方法，

该方法减少了直流母线电压侧的共模电压脉冲，但

仍存在与异步开关序列数量相同的共模电压脉冲，

降低电机漏电流的效果有限；文献[14]改进了共模

电压抑制的 PWM 方法，通过分析共模电压尖峰出

现时间来调整开关器件动作时间，能有效抑制共模

电压，但控制器计算任务过于繁重；文献[15]采用

全控型器件构成双 PWM 变换器，因其具有对称结

构，所以该系统的调制策略具有更多的自由度，在

自由度范围内，通过调整获得了几种可实现零共模

电压的调制策略。改进后的调制方案虽然消除了共

模电压，但是会导致整流侧和逆变侧的 PWM 序列

在周期内不对称，使整流侧和逆变侧的三相电流谐

波含量增大。谐波电流及其产生的谐波电压将影响

系统中的控制、保护和测量装置，可能导致系统运

行错误。谐波还会诱发系统的电气振荡及机械振荡，

可能导致系统中的某些部件因过流而损坏[16-24]。 
针对双 PWM 变换器目前存在的问题，本文提

出了 1 种基于电流谐波能量的模型预测控制 MPC 
( model predictive control )算法，在实现零共模电压

的同时，减少谐波含量。 

1 电流谐波模型与系统自由度分析 

1.1 电流谐波模型 

传统的 SVPWM 在 1 个开关周期内将电压矢量

作用时间划分为 7 个时间段。在每个时间段内，基

于母线电压一定的电压组合会作用到三相绕组上，

绕组中的电流将在该时间段内线性增加或减少。与

划分的 7 个时间段相似，1 个开关周期中的谐波电

流也是分别作用 7 段时间。以 SVPWM 扇区 1( 矢

量角度位于 0~1/6π )为例进行分析，此时 da > db > 

dc，dx( x=a, b, c )表示占空比，范围为-1~1。对于

三相逆变器的所有电压矢量，每个电压矢量都为

其对应的开关器件开通关断状态和等效电路，通

过计算等效电路可以得到三相负载上的电压降。

以 A 相为例，可以得出三相负载的电流变化斜

率为 

a b c
a

1

d 2
d 3 2
i V V V
t L

   
 

 ( 1 ) 

式中： xi 为各相电流，x=a, b, c； 1L 为三相电感； xV

为各相电压，x=a, b, c。 

根据占空比与电压的关系，三相负载的电流变

化斜率还可表示为 

a dc b c
a

1

d 2
d 3 2
i V d d d
t L

     
 

 ( 2 ) 

式中， dcV 为直流母线电压。 

任意开关周期中，将会施加 2 个零电压矢量和

扇区的 2 个边界电压矢量。根据等效电路，可以得

出每个电压矢量作用下的电流纹波斜率，文献[17]

中的表 1 将其进行了总结。利用上述步骤，同理可

得 B、C 两相的电流斜率表达式。 

1.2 双 PWM 变换器系统自由度分析 

双 PWM 变换器系统因其独特的对称性，调制

方案具备更多的自由度，其中零电压矢量作用域可

调整，占空比不变位置可调整，2 种自由度可实现

零共模电压调制，分别介绍其原理和调控范围。系

统进行脉宽调制时，采用 7 段式生成对应的 PWM

序列，如图 1 所示。为了实现共模电压完全抵消，

首先要确保两侧的占空比之和相等，即 A Bt t   

C U V W ( xt t t t t   为三相导通时间， x=A, B, C, U, V, 

W )。电压矢量作用时间在总作用时间 0t 中的占比

固定， 0t 不变，不会影响合成电压矢量输出。两侧

的高电平时间之和不相等时，就需要分别进行伸缩

变换，即在控制周期内重新分配零电压矢量，为了

避免交流电机驱动的控制性能恶化，有必要保持逆

变器输出电压稳定。 
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图 1  7 段式排布 PWM 信号 

Fig. 1 Seven-segment arrangement of PWM signal 

因此，如果逆变器开关点移位并对准三相可控

整流器开关点之一，逆变器的其他 2 个开关点也必

须移位相同的量。如果仅改变一相的 PWM 信号，

就会改变 t1 和 t2 的占比，从而影响合成电压矢量的

输出。若三相同时延伸或缩短上管开通状态 t ，则

仅会改变 111 和 000 这 2 个电压矢量作用时间在总

的 t0 中的占比， 0t 时间大小不变，不会影响合成电

压矢量输出。基于上述分析，逆变器第 1 个自由度

范围 t 的上限是三相可延伸或缩短的最大长度， 

即每一相前后可以延伸或缩短 0.25 0t 的时间，所以

逆变器的第 1 个自由度范围 0 00.25 6 1.5t t t    。同

理可得，三相可控整流侧的调控时间规律是一致

的，因此系统总的调控自由度时间为 
Inv

MAX
Rectifier

0 0=1.5 1.5t t t  ( 3 ) 

式中： MAXt 为总调节范围； Inv
0t 和 Rectifier

0t 分别为单

相逆变侧和整流侧可以调节的范围。 

如果三相可控整流侧和逆变侧的总 PWM 序列

中三相高电平时间之和的差值小于 MAXt ，则可以通

过调控 t0 时段来使之相等。虽然调整后总时间一

致，但是因为 PWM 未对齐，只能达到正负电压作

用时间相同的效果，共模电压并未完全消除。此

时需要对电压脉冲进行位置调整，通过第 2 个自

由度[16]即可实现共模电压的完全消除，具体对应关

系如图 2 所示，图中：Vcm 为共模电压； sT 为开关

周期。 

 

图 2  PWM 序列对齐分布 
Fig. 2 PWM sequence alignment distribution 

在满足上述要求后，一旦 2 个变换器的零序分

量设置相等，即可确定所有的脉冲关联数，共有

12 种方案。三相可控整流-逆变电路为实现零共模

电压开关状态，会破坏原有的对称分布，电网侧三

相输入电流及电机侧三相输出电流的谐波会变大。

如图 3 所示，上方阴影部分为整流侧的谐波含量，

下方阴影部分为逆变侧的谐波含量。图中， Inv
iV 和

Rectifier
iV 分别为整流侧和逆变侧的电压( i=1, 2, , 

5 )。在满足图 2 的 12 种方案中，找到使得 2 个阴

影部分面积最小的方案，总体面积的计算需要进行

168 次分段面积计算。 

 

图 3  三相可控整流-逆变器电流谐波 
Fig. 3 Current harmonics of three-phase controllable 

rectifier-inverter 



电    源    学    报 
 

108  第 23 卷 

 

2 基于 MPC 的脉宽调制策略 

通过运用 MPC，在零共模调制方案下的电流

谐波模型上，找出电流谐波含量较小的方案。主要

运用枚举法和导函数法来减小电流谐波含量，从而

得出最优解。 
2.1 成本函数 

在实现零共模电压的调制策略时，会将整流侧

和逆变侧的 PWM 输出信号进行处理，即两侧的总

脉冲长度不相等，需要均衡，因此需要减少整流侧

脉冲长度或者延长逆变侧脉冲长度，将三相 PWM
信号同时伸缩，实现在自由度调控范围内两侧共模

电压波形一致，这就是第 1 个自由度。设整流侧缩

放 占 比 为 1w ， 总 调 整 时 间 为∆t1=max{tA+tB+tC, 
tU+tV+tW}-min{tA+tB+tC, tU+tV+tW}，整流侧和逆变

侧的调整时间分别为 Rect
1

ifiert 和 nv
1
It ，可表示为 

1 1 1 1 0

1 1

Rectifier

Rectifier Inv

Rectifie
1 0

0 1 M
r

AX

 1.5 &
= (1 ) 1.5

1.5 / other

w t w t t
t w t t

t t t

  


  
 

　

　　　

　　

≤

≤  ( 4 ) 

Inv Rectifier
1 1 1=t t t     ( 5 ) 

式中， MAXt 为系统总的调控自由度时间。 
利用对应关系可以得到三相 PWM 波形的最大

长度 MAXL ，即所有电压矢量的总作用时间。整体

方案的左右横移不会改变电压矢量的作用时间，但

是会改变零电压矢量时间的前后占比，对于本周期

内的电流谐波能量会有影响，故整体波形在开关周

期内的调节范围为 

MAX2 s=t T L    ( 6 ) 
设左侧零电压矢量时间占比 2w ，那么左侧零

电压矢量作用时间为 2 2w t 。假设在每个 PWM 周

期对电流进行离散化采样，由基尔霍夫定律可得，

三相静止坐标系下 PWM 整流器和逆变器电流动态

方程为 

d
d
d
d

iL e u Ri
t
i

L e u Ri
t


  


  

   

   

 ( 7 ) 

2 2 1

2 2 1

d
d

d
d

IL u R I e
t

I
L u R I e

t


  


  

   

   

 ( 8 ) 

式中： e e 、 和 i i 、 分别为电网电压和电流在

 坐标系下的分量； u 、u 分别为网侧变换器输

入电压；L、R 分别为网侧电感与等效电阻； I I 、

和 1 1e e 、 分别为电机电流和电压在 坐标系下

的分量； 2L 、 2R 分别为电机侧电感与等效电阻。 
对式( 7 )和式( 8 )进行离散并简化，可得 

ss

ss

( 1) ( ) [ ( ) ( )]1

( 1) ( ) [ ( ) ( )]1

TRTi k i k e k u k
LL
TRTi k i k e k u k
LL

   

   

        


        

 

  ( 9 ) 

ss
1

ss
1

( 1) ( ) [ ( ) ( )]1

( 1) ( ) [ ( ) ( )]1

TRTi k i k u k e k
LL
TRTi k i k u k e k
LL

   

   

        


        

 

  ( 10 ) 
如图 3 中的包络面积所示，这些电流误差实际

上随时间呈线性变化，并可以从已知电压和线性化

模型中获得。由式( 9 )和式( 10 )得到 k+1 时刻的电

流，利用参考值与预测值之间的关系，通过偏差构

造 1 个成本函数 g，选择对应成本函数最小值的脉

冲模式。 
中心位置确定后，计算相应的电流谐波能量即

可，本文考虑到电机侧和电网侧的三相电流的谐

波，采用 3w 来表示两侧的谐波能量占比，成本函

数可表示为 
Inv 2 Rectifier 2

3 err 3 err0 0
[ ( )] d (1 ) [ ( )] d

T T
g w i t t w i t t     

  ( 11 ) 
Inv Inv Inv
err ( ) ( ) ( )i t i t i t   ( 12 ) 
Rectifier Rectifier Rectifier
err ( ) ( ) ( )*i t i t i t   ( 13 )   

式中： Inv
err ( )i t 和 Rectifier

err ( )i t 分别为逆变侧和整流侧的

电流谐波误差； *Inv ( )i t 和 *Rectifier ( )i t 分别为逆变侧和

整流侧谐波含量的预测值； Inv ( )i t 和 Rectifier ( )i t 分别

为逆变侧和整流侧谐波含量的参考值。 

成本函数中的二次误差积分代表给定脉冲模式
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两侧的噪声能量。在实现零共模电压的几种情况下，

电流谐波虽然无法完全避免，但是可以通过求解成

本函数的最小值选出电流谐波能量最小的方案。 

在整个调节过程中有 3 个变量，分别为 1 2w w、

和 3w 。 1w 是在第 1 个自由度的调整量占比； 2w 是

在实现第 2 个自由度后，决定整体方案的中心位置

摆放参数，如图 3 所示，整体的移动会改变阴影部

分的面积，即电流谐波含量，最大长度在( 0, Ts )范

围内左右平移，整体可移动的范围为 s MAX(0, )T L ；

3w 为两侧电流谐波能量权重系数， 3w 的大小取决

于对两侧谐波的期望值，一般情况下期望值相同，

即设置 3w =0.5，其调节范围为( 0, 1 )。 

图 4 为整个仿真系统的控制框图，图中传统的

三相可控整流-逆变控制系统为 2 个独立的控制系

统，彼此没有控制策略上的冲突。改进后的系统在

PWM 产生模块之前需要添加 PWM 序列调整模块

来消除共模电压，并利用上述调节过程对调整方案

进行选择。图 5 的流程主要作用于图 4 中 MPC 调

整模块，展示了整个算法的流程。首先，从电路中

得到最初的开关管比较值信号，在第 1 个自由度

内，波形在一定的范围内时，同时伸缩相同的量得

到使波形面积相等的比较值；然后，在第 2 个自由

度内，通过 Function 函数进行归一化处理并分块计

算，将两侧的电流谐波构建目标函数；最后，得到

使电流谐波能量最小的最优解。 

 

图 4  系统框图 
Fig. 4 Block diagram of system 

 

图 5  算法流程 
Fig. 5 Flow chart of algorithm 

2.2 枚举法求最优解 
考虑到 1w 时，一般按照如下比例分别延伸或

缩短，这样处理能保证两侧第 1 个自由度同时到达

调控极限，即 
Rectifier

1 0 MAX
Rectifier=1.5 /t t t  ( 14 ) 

Inv Inv
1 0 MAX=1.5 /t t t   ( 15 ) 

在确定中心位置时，一般是以最大长度左右对

称分布，保证左右两端的零电压矢量作用时间相

同。将两侧电流谐波能量期望都设为 0.5，经过上

述处理后，即可得到有限元的集合。通过枚举法比

较得到谐波能量最小的调制方案。简化后的成本函

数为 
Inv 2 Rectifier 2
err err0 0

0.5 [ ( )] d 0.5 [ ( )] d
T T

g i t t i t t     

    
8

Inv Rectifier
Cone/Round,platform Cone/Round,platform

1
0.5 [ ( ) ( )]

i

i
V i V i





  

  ( 16 ) 
式中， Rectifier

Cone/Round,platform ( )V i 和 Inv
Cone/Round,platform ( )V i 分别为整

流侧和逆变侧简化后每个电流波段对应的圆台或

者圆锥体积。 
则可获取该段的电流谐波能量。通过公式计算

得到总体的三相谐波能量后，比较得出成本函数的

最优解，但是通过分析，由于枚举法的运算是在 1w
和 2w 固定的情况下，因此可能对于电流谐波含量

减小力度不够，于是提出导函数法求解最优解。 
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2.3 导函数法求最优解 

在计算谐波能量时， 1w 与 2w 对电流轨迹的影

响不可忽略，需将其代入求解出相应的函数关系，

在每个周期内对于两侧不同的合成电压矢量需求，

会对应不同的 1w 与 2w 使其谐波能量最小。在函数

计算时代入的参数始终为比较值信号，分别将整流

控制系统和电机控制系统比较值输出信号设为

_Inv cmpr 和 _Rectifier cmpr ，分别为 1 个向量组，

并且每隔 1 个周期更换 1 次，即 

[ ]U V WInv_cmpr  ( 17 ) 

[ ]A B CRectifier_cmpr  ( 18 ) 

在进行第 1 个自由度调整后，两侧同时在最大

调整比例下伸缩，比较值信号调整为 
Inv Inv

1 1 1[ / 6 / 6U t V t    Inv_cmpr  

    Inv
1 / 6]W t    ( 19 ) 

Rectifier Rectifier
1 1 1[ / 6 / 6A t B t    Rectifier_cmpr

    Rectifier
1 / 6]C t   ( 20 ) 

代入 1w 对第 1 个自由度的影响因子后，两侧

在最大调整范围内，寻找最合适的调整比例对比较

值进行调整，由式( 11 )和式( 13 )对两侧进行调控，

可得相应比较值为 

Inv Rectifier
1 1 1 1 1 1

1 1 1 1 1 1

Inv
0 1 MAX

Inv Inv
0 1 MAX 0 1

MAX

1

& (1 )

[

[ 1.5 /
1.5 / 1.5 /

] other

]

=
w t t w t t

U w t V w t W w t

U t t t V

t t t W t t
t

    

     


   
   


　

　　

　 　

≤ ≤

nv_cmprI

  ( 21 ) 

1 1 1 1

1 1 1 1
Inv Rectifier
1 1 1 1

1 Rectifier
0 1 MAX

Rectifier
0 1 MAX
Rectifier
0 1 MAX

[ (1 ) (1 )
(1 ) ]
& (1 )

=
[ 1.5 /

1.5 /
1.5 / ] other

A w t B w t
C w t w t

t w t t
A t t t B

t t t C
t t t

     
    
    
   
  
 

　 　 ≤

　 ≤

　　

　　 　

Rectifier_cmpr  

  ( 22 ) 
第 2 个自由度有 6 种方案进行比较值获取，且

每组比较值分前后半个周期，即 

2_1 2_2

2_1 2_2

 
 
 

Inv_cmpr Inv_cmpr
=

Rectifier_cmpr Rectifier_cmpr
 

    2nd
1Degree_of_freedo Inv_c( mprm ,  

    1 )Rectifier_cmpr  ( 23 ) 

中心位置选取时代入权重因子 2w ， MAXL 表示

最大长度，即对两侧比较值进行伸缩变换满足图 2，

得到调整后的比较值向量为 

3 1 3 2

3 1 3 2

2 1 2 MAX 2 2 2 MAX

2 1 2 MAX 2 2 2 MAX

+w L w L
+w L w L




 
 
 
 
 
 

， ，

， ，

， ，

， ，

Inv_cmpr Inv_cmpr
=

Rectifier_cmpr Rectifier_cmpr

Inv_cmpr Inv_cmpr
Rectifier_cmpr Rectifier_cmpr

 

  ( 24 ) 
将上述比较值向量代入 Function 函数可得到

对应的谐波能量 1 2 3( , , )g w w w 为 

1 2 3 3,1 3,2( , , ) Function(g w w w  Inv_cmpr ,Inv_cmpr ,  

    3,1 3,2 )Rectifier_cmpr ,Rectifier_cmpr  ( 25 ) 

其中取 3w  0.5，将 1 2( , ,0.5)g w w 分别对 1w 、 2w

求导，导函数为 0 得到 1w 、 2w 的值及对应的最小

谐波能量，并对 6 种方案的谐波能量比较得出最   

优解。 

3 仿真分析 

为研究上述 2 种最优解方案的可行性及其对

电流谐波的影响，本文以直流母线电压 540 V、开

关频率 10 kHz、电机转速 1 200 r/min 为主电路参

数，在 Saber 上分别搭建了传统双 PWM 变换器和改

进后的双 PWM 变换器系统。传统的三相可控整流-

逆变控制系统为 2 个独立的控制系统，彼此没有控

制策略上的冲突。改进后的系统在 PWM 产生模块

之前需要添加 PWM 序列调整模块来消除共模电压，

并利用上述最优解求解算法对调整方案进行选择。 
图 6( a )为仿真结果中不同调制方案下总的共 

模电压波形。在传统法方案下，逆变器侧和三相可

控整流侧的共模电压未对齐，导致总系统的共模电

压并未完全消除，共模电压特性也无较大改变，因

此需要利用 PWM 自由度尽可能完全抵消共模电 
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图 6  共模电压波形和 THD 频域分析 
Fig. 6 Waveforms of common-mode voltage, and 

frequency-domain analysis of THD 

压。最小长度法方案( 即所有电压矢量的总持续时

间最小 )由于开关管死区时间导致有些时段依旧有

共模电压，但是从频域特性上可见，共模电压的幅

值大幅下降，达到了共模干扰的抑制效果。枚举法

( 即简化处理求取电流谐波能量最小值 )和导函数

法( 即通过连续非线性模型导函数获取最优解 )方

案，系统的共模电压( 即逆变侧与整流侧共模电压

之差 )抑制效果与最小长度法方案一致，实现了零

共模电压调制。针对 1w 占比的改变，在一定范围

内调整两侧的变化幅度，即改变电网侧和电机侧的

第 1 个自由度大小，理论上会影响总谐波失真

THD( total harmonic distortion )的含量。如图6( b )所
示，在枚  举法和导函数法 2 种调制方案下，分别

进行 2 组对照实验，从图中可以看出，改变 1w 的

占比，THD 值有微小波动，实验效果与理论一致。 
图 7 为不同调制方案下电网侧三相电流波形

和 THD 频域分析。从图中可以明显看出，最小长

度法方案虽然实现了零共模电压，但是其 THD 相

较于传统法方案，由 11.795%增加到了 25.532%。

采用枚举法电流谐波能量方案，在最小长度法方案 

 
图 7  电网侧三相电流波形和 THD 频域分析 
Fig. 7 Waveforms of three-phase current, and 

frequency-domain analysis of THD on grid side  
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上对 1w 进行了变换，并通过成本函数进行优化处

理，由图中看到 THD 降为 12.877%；采用导函数

法方案，在 1w 的基础上对 2w 进一步处理，此时对

方案的筛选程度更加精准，理论上 THD 值的大小

会有明显变化，从图中右侧可以看出，其 THD 相

比枚举法稍有改善，降为 12.301%。通过对比传统

的双 PWM 方案、最小长度法方案、枚举法方案和

导函数法方案可见，枚举法和导函数法均减小了

THD，其中导函数法改善效果更好，4 种调制方案

对电机侧和电网侧的 THD 影响归纳见表 1。 

表 1  调制方案 THD 对比 
Tab. 1 Comparison of THD among modulation schemes 

% 

方案 电网侧 THD 电机侧 THD 
传统法 11.795 3.785 

最小长度法 25.532 9.935 
枚举法 12.877 5.297 

导函数法 12.301 4.641 

图 8 为不同调制方式下电机侧三相电流波形。

在传统方案中，由于采用双闭环控制，电机侧三相

电流 THD 为 3.785%，最小长度方案将 THD 提高

至 9.935%，枚举法方案将 THD 控制为5.297%，采

用导函数方案 THD 降为 4.641%。结果表明，本文

提出的方法在消除共模电压的同时，减小了 THD，

与理论分析一致。 
图 9 在导函数法调制方案的基础上改变 3w 的

占比，通过对比电机侧和电网侧的 THD 可以看 

 
图 8  电机侧三相电流波形和 THD 频域分析 
Fig. 8 Waveforms of three-phase current, and 

frequency-domain analysis of THD on motor side 

出，在权重系数选取为 5:5 时，电机侧 THD 为

4.652%，增大占比至 7:3 时，THD 明显降低，为

4.352%，此时电网侧的 THD 从 12.566%升高到

13.256%。  从图中 3 组对照可以看出， 3w 的选取

对 THD 的影响较大。 

 
图 9  不同 w

3
下的三相电流波形 

Fig. 9 Waveforms of three-phase current under different 

values of w3 

4 实验结果 

本文以直流母线电压 540 V、开关频率 10 kHz、

电机转速 1 200 r/min 为主电路参数搭建了实验平

台，如图 10 所示。电源采用 380 V 三相电供电，

通过三相可控整流得到母线电压，为逆变器模块供

电。信号检测采用电压探头( PINTECH N1030B )和

电流钳( CAE3N )及录波仪( ZDL6000 )测取实验数

据。实验结果利用 MATLAB 进行频域和时域的波
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形分析。 

 

图 10  实验测试台 
Fig. 10 Experimental test bench 

不同调制方案下两侧电流谐波含量的情况如

图 11 所示。在 3w 取值为( 0.5，0.5 )的前提下，从实

验结果可以观察到，在电机侧，相对于传统法方案，

最小长度法方案的 THD 增加了 2.268 6%，而枚举法

方案将 THD 降低了 0.241 9%，导函数法方案在此基

础上进一步减少了 1.656 2%，显著降低了两侧的谐波

含量。同样地，在电网侧，最小长度法方案导致 THD

增加了 4.191 8%，而枚举法方案使其降至 6.726 5%， 

 
图 11  4 种方案下实验波形对比 

Fig. 11 Comparison of experimental waveforms under  
four schemes 

最终，导函数法方案在最小长度方案的基础上将

THD 降低了 2.253 3%，显著减少了谐波含量。总的

来说，实验结果与理论分析和仿真结果一致。 

5 结语 

本文在双 PWM 变换器拓扑结构下提出了 1 种

基于电流谐波能量的模型预测控制算法，成本函数

分别采用不同的权重系数表示对 2 个自由度的调

控程度。仿真验证了传统方案、最小长度方案、枚

举法方案和导函数法方案这 4 种方案，并且针对

w1 和 w3 的占比不同，进行了对比分析。通过仿真

结果和实验结果均可以得出：最小长度方案、枚举

法方案和导函数法方案可以实现零共模电压，其中

导函数法方案对电流谐波的影响相较于最小长度

方案和枚举法方案更小。2 种自由度对 THD 的大

小也有一定影响，其中 w3 的影响较大。最终结果

证实了基于电流谐波能量的 MPC 算法不仅可以抑

制共模电压，同时可以减少谐波含量，解决实际应

用中的逆变系统电磁干扰问题。 
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