
摘要

BTB单元串联结构变频器的研究

摘 要

作为高压大功率电能转换装置，单元串联多电平结构的变频器在

我国得到了广泛的应用。同时，它也暴露出很多应用上的缺点，例如

控制精度不高，不能够四象限运行等等，所以在有这些方面需求的工

业场合无法应用。随着市场竞争的白热化，对于成本控制的要求也更

加苛刻。在该结构高压变频器中最为昂贵的部件是移相变压器，占到

整个装置近一半的成本，而且体积大、沉重、运行时发热量高，如果

能够去掉这个部件对于工业应用是很有意义的。

本文首先分析了几种常用的大功率变频器的拓扑结构，在此基础

上给出了本文所要分析的变频装置的拓扑——BTB(back to back)的

单元串联多电平结构。该结构无输入侧的移相变压器，并可以四象限

运行。由于是背靠背结构，所以每一侧既有整流运行状态也有逆变运

行状态。在文章中将对该结构变频器整流与逆变两种工况分别给出控

制方法。整流部分首先分析移相变压器在CHML结构中的作用，然

后讨论以单元直接串联可控整流代替移相变压器二极管不控整流的

控制方法，使用计算机对两单元串联整流做出仿真。逆变侧首先描述

单个单元的控制算法，采用了一种载波频率微调的方法，达到尽量减

小谐波的目的。同时对单桥双桥控制方式进行比较分析并给出死区补

偿策略，这样构成一个完整的单元控制算法。然后从单元串联整体输

出的角度考虑，在逆变控制中使用波形连续变换(CWM—c彻tinous
waveforill modulation)技术，对于CWM的动态过程使用MATLAB

编写M文件演示。

控制思想确立后使用TI公司芯片TMS320F2812实现。TI公司

提供了电机控制函数库(DMC——digital motor contr01)，方便了模块

化程序设计。而MATLAB提供了与CCS的接口，可以通过由

MATLAB建立的图形化文件转换成为控制代码。文中使用MATLAB

做出用于代码转换的模型文件，给出其仿真结果以及生成的代码在实

验平台上实际得到的波形。

关键词：BTB单元串联多电平，载波频率微调，单桥双桥控制，波形连续变换，

MATLAB代码生成



Abstract

INVESTIGATION OF BTB CASCADED H．BRIDGE

MUTI．LEVEL CONⅦRTER

ABSTRACT

As a hi曲-voltage electric power conversion device，the converter

with cascaded H--bridge multi--level(CI-IML)structure has been widely

used in China．At the same time，it also exposes some shortcomings，such

as the control accuracy is low,the converter can not run in four quadrants，

and SO on．So in some industrial occasions it could not be applied．With
the intense competition in the market．cost control iS more stringent．In

the CHML structure the most expensive part is the phase—shifting

transformer,accounting for nearly half of the entire installation cost．also

bulky,heavy,running at hi曲heat，SO removing the component is of great

significance for industrial applications．

This paper talks about several commonly used high-power converter

topologies at first，and then presents the converter topology which is

analyzed in this paper-BTB(back to back)cascaded H—bridge multi-level

structure．The structure has no phase-shifting transformer,and it can run

in four quadrants．As it is a back-to-back structure，each side not only

works as a rectifier but also as a inverter．In the article，these two

conditions are given control methods respectively．At first this paper talks

about phase—shifting transformer in the role of CHML structure，and then

discusses control method of the cascaded H—bridge rectifier instead of

un·-controlled rectifier,finally the two·-unit series rectifier is simulated by

computer．In inverter side description of a single unit of the control

algorithm is discussed，using a carrier仔equency fine—tuning method to

minimize the harmonic．At the same time the single bridge or double

bridge control method is comparatively analyzed and then dead band

compensation strategy is presented．Thus a complete unit control

algorithm iS constituted．From the overall point of view,the inverter
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Abstraet

control technology uses the CWM method．and CWM dynamic process iS

given by using M棚，AB M document．which is listed in the appendix．

In order to establish control algorithm TI chip TM$320F28 1 2 is

applied．TI provides a digital motor control(DMC)function library,

which facilitates the modular design process．N【ATLAB provides the

interface to CCS．through the establishment of simulation model the

control code can be easily achieved．At the end of the article．simulation

results and wavefoITnS generated in the experimental platf01Tn are given．

KEYWORDS：BTB CHML，cartier frequency fine-tuning，single bridge control，

double bridge control，CWM，MATLAB code generation
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第一章绪论

第一章 绪论

20世纪是电力电子变频技术由诞生到发展的一个全盛时代，交流变频调速

理论最初诞生于20世纪20年代，到80年代，变频器已经产品化，性能也不断

提高，并开始被应用于各工业部门。进入90年代，由于新型电力电子器件如

IGBT,IGCT等的发展及性能的提高、微型计算机技术的发展，以及先进控制理

论的发展和完善(如磁场定向矢量控制【l】、直接转矩控制)等原因，使变频器在

调速范围、驱动能力、调速精度、动态响应、输出性能、功率因数、运行效率及

使用方便性等方面大大超过了其它常规交流调速方式，变频调速技术取得了显著

的成就并日臻成熟。目前，交流变频调速技术以其优异的性能而深受各行业的普

遍欢迎，并己取得了显著的社会效益。变频调速技术在电力、轧钢、造纸、化工、

煤炭、纺织、船舶、机床等传统工业的改造中和航天航空等高新技术中得到发展

应用。

早在国家“八五"科技攻关计划中，交流调速技术就被列为重点科技攻关

项目，但是由于我国电力电子器件总体水平很低，IGBT,GTO器件的生产虽引进

了国外技术，但一直未形成规模经济效益，几乎不具备变频器新产品的独立开发

能力，这在一定程度上影响了国内变频调速技术的发展。在大功率交一交变频技

术、无换向器电机等方面，国内产品在数字化及系统可靠性方面与国外水平相比，

还有相当差距；在中小功率变频技术方面，国内几乎所有的产品都采用普通

VVVF控制【2】，仅有少量样机采用矢量控制，品种与质量不能满足市场需要。而

在国外，变频调速随着电气传动技术，尤其是变频调速技术的发展，作为大容量

传动的高压变频调速技术也得到了广泛的应用。

高压电机利用高压变频器可以实现无级调速，满足生产工艺过程对电机调速

控制的要求，以提高产品的产量和质量，又可大幅度节约能源，降低生产成本。

高压变频器到目前为止还没有像低压变频器那样近乎统一的拓扑结构。根据高压

组成方式可分为直接高压型和高．低．高型，根据有无中间直流环节来分，可以分

为交．交变频器和交．直．交变频器，在交．直．交变频器中，按中间直流滤波环节的

不同，可分为电压源型和电流源型。高．低．高型变频器采用变压器实行输入降压，

输出升压的方式，其实质上还是低压变频器，只不过从电网和电机两端来看是高

压的，是受到功率器件电压等级技术条件的限制而采取的变通办法，需要输入，

输出变压器，存在中间低压环节电流大，效率低下，可靠性下降，占地面积大等

缺点，只用于一些小容量高压电机的简单调速。常规的交．交变频器由于受到输

出最高频率的限制，只用在一些低速，大容量的特殊场合。直接高压交．直．交变
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频器直接高压输出，无需输出变压器，效率高，输出频率范围宽，应用较为广泛。

我们将对目前使用较为广泛的几种直接高压输出交．直．交型变频器及其派生方

案进行分析，指出各自的优缺点。评价高压变频器的指标主要有：成本，可靠性，

对电网的谐波污染，输入功率因数，输出谐波，dv／dt，共模电压，系统效率，能

否四象限运行等。我们习惯称作的高压变频器，实际上电压一般为2．3．10KV，

国内主要为3KV，6KV和10KV，和电网电压相比，只能算作中压，故国外常

称为Medium Voltage Drive。

高压变频器正向着高可靠性，低成本，高输入功率因数，高效率，低输入输

出谐波，低共模电压，低dv／dt等方向发展。电流源型变频器技术成熟，且可四

象限运行，但由于高压时器件串联的均压问题，输入谐波对电网的影响和输出谐

波对电机的影响等问题，使其应用受到限制。对风机和水泵等一般不要求四象限

运行的设备，单元串联多电平PWM电压源型变频器在输入、输出谐波，效率

和输入功率因数等方面有明显的优势，在工业上已经有很多的应用。对于轧机，

卷扬机等要求四象限运行和动态性能较高的场合，双PWM结构电压源型变频

器会得到广泛的应用。

1．1 高压变频技术的几种主要拓扑结构

交流功率变换装置的分类如图1．1所示。根据有无中间直流环节，交流变频

器可分为交一交变频和交一直一交变频两种形式。交一直一交变频存在中间直流

储能环节，根据所用储能元件的不同，又可分为电流型和电压型两种。对于高压

变换器来说，从高压构成的角度，有高一高和高一低一高两种方式。高一低一高

型变换器输入采用降压变压器，输出为升压变压器，中间为低压变频器。当系统

容量较大时，中间低压环节电流过大，需要解决多个器件并联均流问题，使可靠

性下降；另外，由于两个变压器会因丰富的谐波而发热，使系统效率降低；低频

时输出变压器能量传输困难，不适合低频重载场合【3J。虽然通过变压器多重化可

以解决其谐波问题和扩大容量，但是增加了系统成本，因而这种变换方式不适合

向更大容量方向发展。普通双电平高压变频器依靠GTO、IGBT等器件的串并联

来实现两电平直接高压输出。这种电路结构比较简单，然而串并联将会带来开关

器件的静态动态的均压、均流等一系列问题。技术上的不确定因素影响大，可靠

性不高，且由于输出只有两个电平，电压上升率大，共模电压高，谐波含量也高，

电磁干扰问题严重，因而在大功率换流中应用不多。

在传统的电路中，其输入为单一的直流电源，只能对一个恒定幅值的直流电

压进行脉宽调制，输出为幅值恒定的PWM波。如果对多个直流源和电力电子器

2
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件经过特定的拓扑变换，并且控制不同的直流联输出，则在变换电路的不同开关

状态下，就可以输出不同幅值的多种电平输出。采用这种原理的变换电路称作多

电平(Multi．1evel)电路，用这种方法实现的变换器就是多电平变换器【4】。由于

高压大容量电压型变换器得到了广泛而深入的研究，各种电压型多电平变换电路

拓扑相继被提出，其控制性能得到了很大的提高，因此成为高压大容量电力电子

系统的发展方向。

r交e#麓{篆

自从日本长冈科技大学的南波江章(A．Nabae)等人于1980年在IEEE工业

应用(IAS)年会上提出三电平中点箝位式结构以来【51，多电平逆变器的拓扑结

构主要发展出三种电斛6，71．(1)二极管箝位式(Diode clamped topology)；(2)

电容箝位式(Capacitor clamped topology)；3)单元串联式(Cascaded topology)。

(1)二极管箝位式多电平逆变器

在电压型逆变器中，最广泛应用的是两电平逆变电路，所谓两电平逆变，就

是通过控制电力电子开关器件的导通和关断，在输出端把中间直流回路的正端电

压和负端电压分别引出。当逆变电路需要输出电压较高时，开关器件的耐压不够，

这时有两种途径可以获得高的输出电压，其一是将电力电子开关器件直接串联，

变频部分仍采用两电平拓扑，需要解决器件串联引起的动、静态均压问题，同时

需要加入输出滤波器以降低输出谐波和du／dt；为避免上述技术难题，可以采取

第二种方式，即对电路拓扑结构进行改造，以使得在当前开关器件耐压水平下，

获得更高的电压输出，三电平电路就是最早提出的一种拓扑。

二极管箝位式多电平结构是出现较早，应用场合较多的一种结构。1977年，

德国学者Holtz最早提出了一种三电平电路，后来由日本学者A．Nabae加以发展，

在20世纪80年代提出了在两个电力开关器件串联的基础上，中性点加一对箝位

二极管的三电平逆变方案(NPC：Neutral Point Clamped，中性点箝位型逆变器)，
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它的一相桥臂如图1．2所示。

．Vde

_r一2

V

Vdc

’

P

N

图1．2二极管箝位型三电平拓扑的一相电路

A

如图1．2所示，每一相都需要4个主开关器件、4个续流二极管、两个筘位

二极管，当Tl和T2同时导通时，输出端A对O的电平为Vd以；当T2和T3同

时导通时，输出端A和O点相连，因此它的电平为O；当T3和T4同时导通时，

输出端A对O点的电平为一Vd以，所以每相桥臂能输出三个电平状态，由三相

这种桥臂组成的变换电路就叫做二极管筘位型三电平变换器。一相桥臂电路的稳

态工作情况具体叙述如下：开关管Tl和T2同时导通时，T3和T4同时关断，若

电流从逆变电路流向负载，即从P点经由T1和T2到达输出端A，忽略开关器件

的正向导通压降，输出端A的电位等同于P的电位，即Vdc／2；若电流从负载流

向逆变电路，这时电流从A分别经过续流二极管D2、Dl流进P点，这时输出端

A的电位仍等同于P的电位。开关管T2和T3同时导通时，Tl和T4同时关断，

同上分析类似：若电流从逆变电路流向负载，即从中性点O点经由箝位二极管

D5和开关器件T2到达输出端A，输出端A的电位等同于O电的电位，即O电位；

若电流从负载流向逆变电路，这时电流从A分别经过T3和箝位二极管D6流进O

点，这时输出端A的电位仍等同于O点的电位。

开关管T3和T4同时导通时，Tl和T2同时关断，分析如下：若电流从逆变

电路流向负载，即从负电位N点分别经过续流二极管D4、D3到达输出端A，输

出端A的电位等同于N的电位，即～Vdd2；若电流从负载流向逆变电路，这时

4
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电流从A分别经过主开关管T3和T4流进N点，忽略开关器件的正向导通压降，

这时输出端A的电位仍等于N的电位，即一Vd以。

根据上面的分析结果，可以看到三种稳态工作模式的开关状态和输出端电压

的对应关系，需要注意的是，根据上面的工作原理，主开关管Tl和T4不应同时

导通，且Tl和T3、T2和T4的工作状态恰好相反，即工作在互补状态，平均每个

主开关管所承受的正向阻断电压为Vd以，这也是三电平逆变器的基本控制规律

之一。同时规定，输出电压只能是Vd以到0、0到一Vd以，或相反的变化，不

允许在+Vd以和．Vdd2之间直接变化。所以不存在两个器件同时开通或同时关断，

也就不存在动态均压问题。

图1．3就是三相三电平二极管箝位型逆变器的电路结构，由于每个桥臂有三

个电平，三个输出端A、B、C总共可以输出27个电平状态，对应着空间矢量控

制的27个矢量状态，随着空间矢量控制方法的发展成熟，比起两电平的8个空

间矢量来说，矢量选择范围大，控制电机容易获得良好的性能。虽然这种逆变器

仍存在两个器件的阻态串联耐压问题，但是由于控制上不存在两个器件同时导通

或者同时关断的现象，对器件参数的要求不是非常严格，系统的安全系数提高了。

图1．3三相三电平NPC逆变器拓扑结构

这种结构的特点是采用多个二极管对相应开关元件进行箝位，使输出增加了

一个电平，输出电压的台阶高度降低了一半，而且很重要的一点是增加了输出

PWM控制的自由度。使输出波形质量在同等开关频率条件下有较大的提高。输

出相应M电平相电压。二极管箝位式拓扑具有多电平逆变器共同的优点，但也

存在自身不足14J：

1)二极管可能需要承受不同反压。对于三电平来说，箝位二极管承受反压

5
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相同。但对于更多电平电路来说，箝位二极管承受反压最高为(M．2)

V．J(M—1)，最低为VdJ(M．1)，其中M为电平数。

2)器件的额定电流不同。从三电平的例子不难看出，不同管子的开关时间

不同。显然，每相桥臂越靠中间的管子开通时间越长，如T2和T3的开

通时间是Tl和T4的两倍。这样同一桥臂上管子的额定电流也会有不同。

3)电容均压问题。引起中点电压偏移的主要原因有：a．三倍输出频率的大

电流流过中性点；b．器件特性的分散性；c．与负载性质及开关状态有关

的原因。直观看来，直流侧电容由于一个周期内电流的流入和流出可能

不同，会造成某些电容总在放电，而另一部分总在充电，使得电容电压

不均衡，最终导致输出电平不对。中点电压的偏移会影响输出电压的对

称性，提高对主管阻断耐压的要求，增大电机线电压谐波含量，对整个

系统工作不利。有关研究表明，仅当输出相电压和线电流互差兀／2时，

电容上平均电流为零，才可以使得电压均衡。当进行有功传递时，如不

附加均压装置或使用特别的控制策略，必将导致M电平退化为三电平

或两电平。因此三电平逆变器研究中的一个重要课题就是控制中点电压

漂移。不过随着各种中点电压控制策略研究，除了采用独立的中点电压

校正模块之外，还可以以某种策略选择空间矢量，都可以有效的平衡中

点电压，三电平拓扑已经应用于工业实际中。

(2)电容箝位式多电平逆变器

电容箝位型多电平变换器也叫做悬浮电容或飞跨电容型多电平变换器

(FCML：Flying．Capacitor MultiLevel)，是由法国学者T．A．Meynard和H．Foch于

1992年的PESC会议上首先提出的。图1．4所示是一个电容箝位型五电平逆变器

的单臂电路，Sl"-"$8为功率开关管，Ccl"--Cc6为筘位电容，每个电容都具有相同

的容值和电压，Cl"--C4为直流分压电容。由图可见，与二极管箝位型多电平变

换器不同，这种电路采用的是跨接在串联开关器件之间的串联电容进行箝位的，

该电路的电压合成更为灵活，即对于相同的输出电压，可以由不同的开关状态组

合得到。例如，对于输出电压一Ud以和Ud水，分别可以由4种开关状态组合得

到；对于输出电压0，可以由6种开关状态组合得到。这种开关状态组合的可选

择性，为箝位电容电压平衡提供了可能性和灵活性。电容箝位型多电平电路也可

构成三相系统，对于一个n电平的电容箝位型电路，每个桥臂需要2(n．1)个开关

器件，(n．1)个直流分压电容以及(n．1)(n．2)／2个箝位电容。

电容箝位型多电平变换器拓扑的出发点之一，是为了去除二极管箝位型电路

中大量的箝位二极管，但同时又引入了大量的悬浮电容。在电力电子装置中，电

6
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容是一个可靠性较差、寿命较短的器件。为了用较少的箝位电容实现较多的电平

输出，文献[8]提出了一种全二进制组合的浮动电压源逆变器拓扑。在该拓扑中，

通过改变飞跨电容的电压比，使每个开关状态对应一个输出电平。这样利用相同

数量的开关器件和飞跨电容，就可实现较多电平数的输出。但是，在这种情况下，

开关状态冗余性的丢失，使得飞跨电容的电压平衡难以实现，因此拓扑中的飞跨

电容都要用独立电压源来替代。

Us

图1．4 电容箝位式五电平逆变器单臂电路

电容箝位型多电平变换器的显著优点是逆变器电平数易扩展，逆变器的控制

也非常灵活，而且只需要一个独立的直流电源，整流侧的设计非常简单。电容箝

位型多电平变换器最大的问题是需要大量的筘位电容以及在运行过程中必须严

格控制悬浮电容电压的平衡以保证逆变器的运行安全。对于电容电压平衡的问

题，可用输出相同电压时采用不同的开关组合对电容进行充放电来解决，但是因

为电容太多，如何选择开关组合将非常复杂，并要求较高的频率。

7
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(3)单元串联式多电平逆变器

一般认为，串联型多电平变换器较早是由M．Marchesoni等人在1988年的

PESC会议上提出的，它当时用于实现等离子体的稳定性要求【9】。实际上，

R．H．Baker等人在1975年就对级联型拓扑申请了专利【loj，但是，在此后的很多年

里，这种拓扑并没有得到推广应用。直到1997年，文献【11、12]两项专利对串

联型拓扑在电机传动和电网中的应用进行了讨论之后，串联型拓扑才得到了较为

广泛的应用。图1．5是传统的串联型五电平变换器拓扑单臂电路，它由两个两电

平H桥单元串联构成。

Udc

Udc

图1．5传统的单元串联型五电平变换器单臂电路

与二极管箝位型和飞跨电容型多电平变换器相比，串联型拓扑不需要大量的

箝位二极管和飞跨电容，但是需要多个独立直流电压源。对于一个n电平的级联

型拓扑，每个桥臂需要(n．1)／2个独立直流电压源和2(n．1)个主开关器件。该拓扑

可以方便地通过三角形或星形联结构成三相系统。要获得更多电平只需将每相所

串联的单元逆变桥数目同等增加即可。为了增加输出电压的电平数和提高波形质

量，越来越多的文献对改进的级联型拓扑进行了研究。通过对不同单元采用不同

的直流电压，可以用较少的级联单元得到较多的输出电平。典型的电压组合是按

照二迸制的方法，即各个单元的直流电压比为l：2：4：⋯：2(叶¨，这样可以在输出端

得到2“+1个阶梯波。同时，折衷考虑功率器件的开关频率和电压应力，可以对不

8
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同直流电压单元采用不同的功率器件，进一步提高系统的性价比。这种拓扑被称

为混合型多电平变换器拓扑。另有研究表明，当直流电压比为1：3：9．．．·：3tml)时，

会得到最大电平数的输出【l31。文献[14】讨论了由任意电平的二极管箝位型H桥单

元相串联所构成的拓扑，并称为“通用串联型变换器拓扑”。

与前两种多电平逆变器相比，串联型多电平变换器拓扑的优点显而易见，即

不存在电容电压均衡问题。无需箝位二极管或电容，适于调速控制；模块化程度

好，维修方便；对相同电平数而言，所需器件数目最少；无筘位二极管或电容的

限制，可实现更多电平，上更高电压，实现更低谐波；控制方法相对简单，可分

别对每一级进行PWM控制，然后进行波形重组。这种结构的不足之处在于需要

很多隔离的直流电源，应用受到一定限制【l引。

1．2 单元串联高压变频技术的研究

单元级联式多电平变频器采用多个功率单元串联的方法来实现高压输出。其

输出通常采用多电平移相式PWM，以实现较低的输出电压谐波，较小的du／dt

和共模电压。输入通常采用多重化隔离变压器以达到抑制输入谐波的目的。近年

来，该技术在全球范围内发展迅速，国内也涌现了很多基于该技术方案的高压变

频器生产厂家。国外研究概况美国西屋电气公司于1986年5月申请了专利号为

4674024的美国专利【l引。该发明提出了由独立的标准低压功率单元串联形成的高

压逆变系统。该发明提出了单元串联多电平变频器的基本框架。西屋公司的发明

解决了变频器要求高压输出而器件耐压不够的矛盾，避免了常规器件直接串联时

存在的均压问题，奠定了单元串联多电平变频器的基础。

美国罗宾康公司于1994年3月申请了专利号为5625545的美国专利【l71。该

发明提出了输入采用多重化移相变压器和输出采用多电平移相式PWM的单元

串联多电平方案，如图1．6所示。图1．7为功率单元的组成结构输入变压器采用

延边三角形接法，变压器副边互差一定的电角度，以达到抑制输入谐波电流的目

的。输出采用多电平移相式PWM。每一相由三个相同的功率单元串联而成，三

相构成星形联结，输出接电动机负载。同一相中不同串联单元的三角载波互差一

定的相位，以增加输出电压台阶，提高等效开关频率，改善输出电压波形。

罗宾康公司率先引入多重化移相变压器和多电平移相式PWM等概念，解决

了输入谐波、输出谐波、du／dt、共模电压和可靠性等问题，于1994年推出了目

前获得大面积推广的单元串联式多电平高压变频器，在该技术领域一直处于领先

地位，对这种技术方案的推广起了很大的促进作用。除了罗宾康公司外，还有三

菱，东芝等国外厂家生产单元串联式多电平高压变频器。

9
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图1．6单元串联式多电平高压变频器方案

图1．7功率单元结构

10

A厶A
4

A厶△△△厶厶厶厶厶厶



第一章绪论

我国高压电动机多是6kV和10kV等级，目前，二电平变频器受器件耐压的

限制，尚难以实现这个等级的直接高压输出，而单元串联式的输出电压能够达到

10 kV甚至更高，在我国得到广泛应用，尤其在风机水泵等节能领域，该技术方

案几乎己形成垄断态势。目前国内大部分产品为VVVF控制。由于市场应用面

的不断深入，该结构也暴露出一些需要解决的问题【18】。

首当其冲的是可靠性问题，由于高压电动机应用场合特殊，对可靠性有着极

高的要求，但是单元串联结构最大的缺点是结构复杂，需要大量的开关管。除了

增加系统成本和使控制变得复杂外，大量的器件意味着系统发生故障的可能性增

大。

再则是变频器的大容量化问题。由于市场竞争加剧，小功率变频器价格不断

下降，利润越来越低，而另一方面大容量变频器维持着高额的利润。大容量化的

一个关键点在于散热技术，水冷技术是比较合适的选择，水冷技术对结构设计和

热设计提出了很高的要求，同时对基础制造业也提出了挑战。

然后是先进的控制算法及优化的拓扑结构，以使变频器能够适应更高要求，

进入利润更高的行业。作为控制算法来讲，无速度传感器矢量控制技术已经比较

成熟，在国外产品中广泛使用。而拓扑结构包括了软开关技术以及能量双馈的实

现。针对这样一些要求各国学者做了大量的研究工作。

文献[19]中提到将罗宾康结构中的整流二极管换成IGBT，引用原文中的拓

扑如图1．8所示。该结构在输入侧采用PWM整流代替不控整流，可以将通过软

件来实现输入侧的电量进行控制，从而将移相变压器改为普通变压器，而且实现

了能量的双向传递。

D

Medium·voltago

powergrid

Transfaqncr with icL'ntioaI

$coolldary windings

图1．8能量双向流动的串联多电平拓扑结构(19】
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1．3 本文研究的内容

本文提出了一种BTB单元串联结构的变频器拓扑，针对其一侧的整流与逆

变工作状态进行分析，该拓扑结构图如图1．9所示，其中的单元结构如图1．10

所示。

该结构的变频器与当前广泛应用的拓扑结构相比省去了输入侧昂贵的移相

变压器，采用与输出类似的结构，将输入直接串联接入高压，可以实现四象限运

行。移相变压器的消除带来的高压隔离问题由直流环节来进行处理。由于是背靠

背结构，本文将对整流和逆变两部分分别进行分析，给出控制算法，仿真，以及

试验结果。具体内容如下：

(1)针对现在广泛应用的单元串联多电平拓扑，分析了移相多重化整流技术，

并进行分离式多重化整流结构仿真与谐波抑制效果的分析，说明移相变压

器在该结构中所起到的作用。

(2)对串联PWM整流给出了单个单元控制算法，并对两个单元串联后的系统

做出了仿真分析。以对输出侧电流的反馈控制替代移相变压器在CHML

结构中的抑制谐波的作用。并且对去除移相变压器所带来的电压隔离、共

模电压等问题给出了解决方案。

(3)提出了一种载波频率微调准最优PWM调制策略，通过对载波频率每个周

波的调节，达到尽可能减小输出谐波的目的。

(4)分析了H桥结构的单桥和双桥控制，以及死区的影响和抑制，同载波频

率微调准最优PWM调制一同构成独立功率单元的控制算法。

(5)从系统整体运行的角度，分析了载波水平移相技术以及波形连续变换算

法，目的是减小输出侧的电压上升率及谐波，并通过Matlab软件做出算

法函数。

(6)通过对TI公司的模块化程序设计的说明，给出了本文控制思想实现的思

路，即在以TMS320F2812芯片为基础的试验平台上，以模块化组合形式

完成软件的开发。

(7)采用单元直接串联的结构，用Matlab生成了控制代码转换模型，根据模

型转换出TMS320F2812的程序，在试验平台上运行后录波，与仿真波形

作比较，说明控制所得到的效果。
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图1．9 BTB单元串联结构变频器
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图1。10 BTB单元拓扑结构
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第二章 整流侧拓扑结构与控制方法

变频器输入侧的两个重要参数，谐波含量和功率因数，可以分别通过多重化

技术和PWM整流使其达到理想的数值。PWM整流控制所使用的拓扑结构，更

重要的意义在于可以实现功率的双向流动。

2．1 串联多电平结构的多重化整流技术

对于整流装置来说，整流电路输出电压的脉波数越多，越有利于提高装置能

量变换的效率和减小输出电压的脉动，从而减小交直流两侧的谐波含量。将多个

单元电路或多个整流机组按照一定的方式多重连接而复合使用，即所谓的多重化

结构。单元串联结构的输入侧使用变压器延边三角形移相来实现多重化结构。

2．1．1 变压器的延边三角形移相

现有的各种单元串联多重化的高压变频器多采用Yd联结，即一次侧为星形

(Y)联结，二次侧为三角形(d)，这样做的好处就是二次侧的三次(以及三的倍数

此)谐波电压相互抵消，不会在二次绕组中形成电流，这样也就不会耦合到变压

器的一次侧，从而降低了对网侧的谐波干扰。为了实现多重化整流，需在变压器

二次侧进行移相，采用的是延边三角形移相技术。延边三角形方式即变压器各二

次侧的基本绕组(a1、bl、c1)采用三角形联结，其移相绕组(a2、b2、c2)在各三角

形的顶点延伸出来。如图2．1所示。

图2．1 移相变压器二次侧采用延边三角形接法

14
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设变压器一次、二次绕组匝数分别为Nl和N2，则二次侧的基本绕组和移

相绕组的匝数分别为(1．k)N2和kN2，K为绕组系数，则有：

玩=筹吮=芳婚峨
眈=每吼=老略叫似力 (2-·)

眈=瓮眈=击吼占P√(i峙力
式中n为变压器的匝数比，玩为输入的A相相电压(V)，吼占为输入线电压

(V)。变压器副边绕组有如下关系：

f吃。=(1一七)晚
≮ ． ．

【虬z=七虬

由式(2-1)、(2-2)可得变压器二次侧线电压为：

吒=眈一玩：=，z吼一砌吼=n(1+ke圬)玩=in(1+ke。号)吼8P一峰
Vj

二次侧电压向量图如下：

Uc

图2．2延边三角形接法向量图

根据该相量图，可以得到如下关系式：

ab

(2-2)
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Ua sin0=Ub2 sin(Z／‘3-o)

将式(2—1)(2—2)代入式(2-3)可得：

(2—3)

(2-4)

上式中，0为二次线电压超前一次相电压的相位角；Q为二次线电压超前一

次线电压的相位角。

在O<k<l的范围内，由(2·4)式可知：一％<Of<o。故用此种连接，可以实
现二次线电压比一次线电压滞后304~o。区间内任意一个角度。当k=O时，即

为Ydl联结，此时Q=．Ⅱ、6，当k=l时，即为YyO的联结，此时Q=0。

由图2．2可以得到：

Uab=[虬c。s0+％：c。s(％一秒)∥

：訾如小翩sc细矿
Q。5’

根据(2-5)变压器的变比为：

=—UAB—[COSj0+堕k cLos(Z／一；3-0)]n (2-6)=——————————J：=—————一 I Z‘O J

由上述推导可以得出，根据需要滞后的角度值用式(2．4)计算出k值，再根据

一次输入电压以及设计需要的二次电压值由(2．6)式计算出二次侧基本绕组和移

相绕组与一次绕组的匝数比，便可满足多重化整流的设计需要。

根据以上分析，使用MATLAB软件编写M文件用以计算变压器参数，程序

见附录一。

我们在系统中每相采用五个单元串联，原边与副边的额定电压分别为6kV

和690V。取二次侧线电压超前一次相电压的相位角根据上面公式计算得出副边

5个绕组的绕组系数分别为．0．4090，．0．2186，0，0．2798，0．6920，对应的匝数比

(副边／原边)为0．2287，0．2187，0．1992，0．1709，0．1352。

2．1．2 移相多重化整流技术

16
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随着电力电子装置功率的加大，其所产生的谐波、无功功率等对电网的干扰

也随之加大，为减轻整流装置对电网的污染，可采用多重化整流电路【201。对于

典型的单元串联结构的变频器，其每个单元输入侧是一个由二极管构成的三相不

控整流电路，其结构图如下图所示：

D1
2 王

D2
2 王

D3
2 王

a

)

、b

●__

=Cd●-_

C

，

一D4 2王D5 2 王
D6

2 ∑

图2．3六脉波整流电路

使用Matlab对以上结构搭建如下的mdl文件：

R

图2．4六脉波整流仿真模型图

运行mdl文件，得到输出电压及电流波形如图2．5所示。对上图中的电流波

形进行FFT分析，得出电流分析结果如图2．6、2．7所示。

通常我们关心的是变压器一次侧，也就是网侧的电流谐波含量。通过图2．7

可以看出，常规的6脉波整流中含有较高的5次和7次谐波，从而使总的谐波含

量较高。

17
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八八

毫攀
h ：I厂

卜+≯⋯ 吖一／ V■卜 ；J

／ ；＼ ／
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√ ；
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图2．5六脉波整流电流电压波形
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图2．6六脉波整流二次侧电流谐波分析
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F_ile欧蚋T_nsert T_ooIs啦sl(top蛐1d⋯№Ip
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2
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Time(s)
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图2．7六脉波整流一次侧电流谐波分析

L～2哟煦jj Close

单元串联多电平拓扑结构的高压变频器一般采用的是多重化联结的自换相

整流电路。输入电压移相30。的二重化联结构成的12脉波整流电路如下图所示。

图2．8 12脉波整流电路

19
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在12脉波整流电路中，将变压器设计成一次绕组Y联结，二次绕组分别采

用Y连接和D型连接，这样副边的线电压之间有30。的相移角度。对该电路的

电流进行傅立叶分析可得：

‘。=2"万／3 1d[sin(cot)--{sin(5cot+兰，一专sin(7cot+三， 。2．7，

+六sin(11cot+x)+西1 sin(13cot+，r)+．．．．．．]

％=雩协Ⅲ刎丢sin(5cot-科sin(7cot-三， 陆8，

+百1
sin(1 lot-，r)+吉sin(1 3cot-；,r)+．．⋯】

铲““：：竽厶(sin cot-扣1卅西1 sinl3cot) (2-9)

式中i。，和i爿：为移相变压器-次侧的相电压，i。为一次侧线电压。

对12脉波电路仿真得到其一次侧电流的谐波分析如图2．9所示。

Display selecled si∞酬 ∞DispIay FFT window

FFT window：2 of 100 cycles of selected signa

o
2
C
∞

∈
∞
13
亡
3

L工一

。

器
、一
∞
邢

至

图2．9 12脉波整流一次侧电流喈波分析
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由式(2—7)、(2．8)、(2．9)及图2．9可知，变压器延边三角形接法的12脉波整

流电路，一次电流中的5次、7次、17次、19次等谐波均被抵消，一次电流中

的特征谐波为1l、13、23，即12k+_1次，其中k为自然数。

同理可以推出，m脉波整流电路(m为自然数)中，变压器一次侧电流所含

的谐波次数为lnk±1次，最低次谐波为m．1次。这样通过提高整流电路的脉波

数，可以大大减小输入电流的谐波含量。

2．1．3 分离式多重化整流结构仿真与谐波抑制效果分析

串联型整流可以提高直流侧脉波数，抑制输入侧谐波。我们所采用的单元串

联多电平结构在整流侧并非与前述的12脉波整流器结构完全相同，前述结构直

流侧输出是相互串联连接的。而在单元串联结构中，整流侧输出被功率单元分离

开来，其结构如下图：

2 王 2 王 2 王

．企■。。o’。。。'，。。o⋯。。‘‘’L——一 --1 【阻U ．

2 王 2王 2 王
●

图2．10分离式12脉波整流电路结构图

该结构与12脉波串联型二级管整流器基本相同，不同点是它有两个独立的

直流负载。在单元串联多电平结构的变频器中，每个功率单元整流部分都是相对

独立的，对该结构用Matlab做出仿真如下图。

2l



第二章整流侧拓扑结构与控制方法

(Two Windings)2

图2．11 分离式12脉波整流电路仿真

对其一次侧电流进行谐波分析得到如图2．12的分析结果。

Display selected signal 、．．Display FFT window

FFT window：2 of 100 cycles of selected signa

0 6

0 5

0 4

D 3

D 2

0 1

0

Fundamental(50Hz)=51 9 3。THD=0 75％

0 5 10

HarmonIc orde r

图2．12分离式12脉波整流1次电流谐波分析
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从该分析可以看出，分离式整流电路与输出端串联的整流电路对于谐波的消

减作用基本一致。

在罗宾康结构的变频器中，移相变压器除了起到上述移相整流减小谐波的作

用外，更大的作用是将母线上的高压转变成低压供给每一个功率单元，使得低压

变频单元组合成为高压变频装置成为可能，因此，若要去掉移相变压器，不仅要

考虑输入侧谐波的问题，还应解决高压隔离的问题。

2．2 单元直接串联整流回路分析

2．2．1 PWM整流技术概述

随着电力电子技术的发展，功率半导体开关器件性能不断提高，已从早期广

泛使用的半控型功率半导体器件，如普通晶闸管(SCR)发展到如今性能各异且

类型诸多的全控型功率开关器件，如双极型晶体管(BJT)、门极关断晶闸管

(GTO)、绝缘栅双极型晶体管(IGBT)、集成门极换向晶闸管(ICCT)、功率场

效应晶体管(MOSFET)以及场控晶闸管(MCT)等。20世纪90年代发展起来

的智能型功率模块(IPM)则开创了功率半导体开关器件新的发展方向。功率半

导体开关器件技术的进步，促进了电力电子变流装置技术的迅速发展，出现了以

脉宽调制(PWM)控制为基础的各类变流装置，如变频器、逆变电源、高频开

关电源以及各类特种变流器等，这些变流装置在国民经济各领域中取得了广泛的

应用。但是，目前这些变流装置很大一部分需要整流环节，以获得直流电压，由

于常规整流环节广泛采用了二极管不控整流电路或晶闸管相控整流电路，因而对

电网注入了大量谐波及无功，造成了严重的电网“污染”。治理这种电网“污染’’

最根本措施就是，要求变流装置实现网侧电流正弦化，且运行于单位功率因数。

因此，作为电网主要“污染”源的整流器，首先受到了学术界的关注，并开展了

大量研究工作。其主要思路就是，将PWM技术引入整流器的控制之中，使整流

器网侧电流正弦化，且可运行于单位功率因数。根据能量是否可双向流动，派生

出两类不同拓扑结构的PWM整流器，即可逆PWM整流器和不可逆PWM整流

器。本文中所采用的是可逆的PWM整流器。能量可双向流动PWM整流器不仅

体现出AC／DC(整流)，而且还具有DC／AC变流特性(有源逆变)变流特性。

经过几十年的研究与发展，PWM整流器技术已日趋成熟。PWM整流器主

电路已从早期的半控型器件桥路发展到如今的全控型器件桥路；其拓扑结构已从

单相、三相电路发展到多相组合及多电平拓扑电路；PWM开关控制由单纯的硬

开关调制发展到软开关调制；功率等级从千瓦级发展到兆瓦级，而在主电路类型
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上，既有电压型整流器(voltage Source Rectifier_VSR)，也有电流型整流器

(Current Source Rectifier—℃S鼬，并且两者在工业上均成功地投入了应用【2’2。。

由于PWM整流器实现了网侧电流正弦化，且运行于单位功率因数，甚至能

量可双向传偷，因而真正实现了“绿色电能变换"。由于PWM整流器网侧呈现

出受控电流源特性，因而这一特性使PWM整流器及其控制技术获得进一步的发

展和拓宽，并取得了更为广泛和更为重要的应用。

大功率的PWM整流器，其拓扑结构的研究主要集中在多电平拓扑结构，变

流器组合，以及软开关技术。多电平PWM整流器主要应用于高压大容量场合。

对大电流应用场合常采用变流器组合拓扑结构，即将独立的电流型器进行并联组

合，与普通并联不同的是，每个并联的PWM整流器中的PWM发生信号采用移

相PWM控制技术，从而以较低的开关频率获得了等效的高开关频率控制，即在

降低功率损耗的同时，有效地提高了PWM整流器的电流、电压波形品质。与此

相似，将独立的电压型PWM整流器进行串联移相组合，能够适应高压大容量的

应用场合。

2．2．2 H桥电压型PWM整流电路

电压型单相全桥PWM整流电路(VSR)拓扑如下图所示：

图2．13单相PWM整流电路

d

该电路中交流侧电感Ls含外接电抗器的电感和交流电源内部电感，是电路

正常工作必需的。电阻Rs包括外接电抗器电阻和交流电源内阻。因为单相PWM

整流器输出频率是以2倍于电网频率脉动的，为保证直流侧电压的恒定，在直流

24
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侧接入吸收二次谐波电流的串联型谐振滤波器L2、C2。桥内各臂由全控器件

Tl~T4和反并联二极管构成一个不对称的双向开关。从图2．13可见，在直流侧，

正向电流+io流经不控元件，而反向电流．io流经可控元件T1～T4，当各全控器件

都截止时，为一常规的不控整流电路。

通过适当的PWM模式，不仅能控制PWM变流器的输出直流电压，而且可

控制变流器网侧交流电流的大小和相位，使其接近正弦波并与电网电压同相或反

相，因而使系统功率因数接近于1。具体地说，当直流侧电压Ud恒定，按照SPWM

调制方法对各功率器件T1~T4按PWM模式进行有效的控制，使桥臂中点A，B

间形成的PWM斩控波形成为一个有效韵交流电压源UaB。UAB中除了含有与正

弦调制波同频率且幅值成比例的基波分量UABf外，还含有与载波频率有关的高

次谐波，不过由于Ls的滤波作用，交流侧电流IS的谐波很小。如果忽略谐波的

影响，当UABf与Us频率相同时，Is为与电源频率相同的正弦波。

这样便可将图2．13中AB点右边电路部分等效为一个电压大小相位可调的

负载，作出相应的电路图：

图2．14单相PWM整流电路等效图

对于基波分量，有如下关系：

从=％夥+(，缈厶+足)L (2-10)

Eh．X(2．10)可见，在网压阢和阻抗(／缈t+R)一定的情况下，电流的幅值和

相位仅由以髟的幅值及其与阢的相位差所决定，控制也髟的幅值和相位，就能
使输入电压和电流的相位差为所需要的任意角度。

2．2．3 单元串联PWM整流的仿真分析

串联型PWM整流器，其输入侧通过功率单元串联的形式接入高压，单元内

采用低压器件，可以实现输入电流为正弦，起到调节功率因数和控制直流侧电压

的目的。需要一种合理的PWM调制方法，既能降低输入电流谐波，同时又可以

为各功率单元均匀分配功率。可以采用的PWM技术有：载波水平相移SPWM



第二章整流侧拓扑结构与控制方法

技术，SVPWM技术，电流前馈解耦控制等。

为了对串联整流单元进行分析，串联PWM整流电路图：

图2．15单相两单元串联整流拓扑

对单元串联整流拓扑做出如下图所示的Matlab仿真：

Zl

Conn!

。而
Outl

rI
Conn2 I．．．．．一

Vdc

8ubs'时em

Connl

。而
Outl

rI
C∞n2 I．．．．．．一

Vd01

图2．16单相两单元串联整流仿真
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单元给定输出参考值直流电压为300V，仿真分析结果如下：

! ； ! ； ；厂 ——二 ：

， —。?h’_

0⋯’
7

⋯●

一●

一l

／．
0 n5 1 1．5 2 25 3 a5 4 ^5 5

图2．17单元串联PWM整流仿真输出值

由以上分析可知，单元串联PWM整流具有移相变压器提供各个独立的单元

的直流电压的功能，同时PWM整流本身具有高功率因数、低谐波的控制特性。

但是，移相变压器在罗宾康结构中还有一个非常重要的作用，那就是消除了环路

的共模电流【2引，为各个单元提供了相互隔离的低压电源。BTB结构去除了输入

侧移相变压器，带来的这一问题将放入直流环节解决。文献【21]提出了一种带隔

离变压器的直直变换电路，该电路的拓扑结构如下：

Converter l Converter 2

图2．18双向带隔离变压器直直变换环节【21】

通过这样一个直直变换环节起到隔离作用以及抑制共模电压。
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第三章 逆变侧输出波形控制策略

3．1 功率单元输出波形的控制

单元串联型高压变频器通过功率单元串联的形式输出高压，单元的串联使得

改善输出波形成为可能，同时也带来了如何分配各功率单元输出功率的问题。这

就需要一种合理的PWM调制方法，既能使输出波形谐波最小，同时又可以为各

功率单元均匀分配输出功率。载波水平相移SPWM技术可以在较低的开关频率

下实现较高开关频率的效果，使SPWM技术应用于大功率场合成为可能，而且

在提高装置容量的同时，有效地减少输出谐波。所以在单元串联型高压变频器中

得以广泛应用。另外为了满足输出谐波最小化的要求，对载波的频率实时进行微

调，以达到输出波形具有对称性。

3．1．1 移相载波频率浮动的准最优PWM调制策略

对载波相移以及载波频率实时控制，以达到减小输出谐波的目的L24J。

移相PWM调制中的移相是指载波的垂直移位或水平移相，各载波调制的信

号波都是同一波形。通过载波的移相(移位)，能使输出波形电平数增加(相电压

有2n+1种电平输出)，同时还可使输出波形的等效开关频率达到单元开关频率的

2n倍，大大改善了输出波形(n是串联功率单元数)。按照载波移相(移位)的方

式不同，移相PWM调制可分为两种：载波垂直移位PWM调制和载波水平移相

PWM调制。采用载波垂直移位PWM调制时，当信号波幅值较小时，就会出现

只有部分功率单元调制的情况，也就是只有部分功率单元输出功率的不利情况。

因此，采用载波垂直移位PWM调制还需要动态分配各功率单元的输出功率，使

得负载功率由每个功率单元共同均匀分担。

为了简单清晰地阐述移相PWM调制的原理，图3．1给出了两单元串联高压

变频器其中一相的串联示意图，图3．2给出了载波水平移相PWM调制示意图。
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图3．1 两逆变单元串联示意图
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图3．2载波相移PWM调制原理蚓
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图3．2给出了载波水平移相PWM调制的波形图，图中4个载波调制同一信

号波，调制方法相同，都是当信号波大于三角载波时，给出导通控制信号；相反

则给出关断控制信号。4个载波中，用于驱动AI+的载波和用于驱动A2+的载波

分别是两个功率单元的主载波，其中用于驱动A2+的载波滞后于用于驱动AI+

的载波一定的电角度(TK平载波移相)；用于驱动A1．的载波是AI+载波的反相

载波，同样的，用于驱动B1．的载波是BI+载波的反相载波。这样，就可以在功

率单元l和2的输出端A1、B1与A2、B2产生三电平的SPWM波。也可以只

使用AI+载波和A2+载波进行调制，AI+和A2+的驱动同上，但这时需要同时将

信号波反相被A1+载波和A2+载波调制，得到的驱动信号分别驱动BI+与B2+，

这种调制方法也可以在Al、B1与A2、B2上得到相同的三电平SPWM波。将

A1、Bl与A2、B2上的输出波形相加就可以得到两单元串联变频器一相的输出

波形A182，这是一个5电平的SPWM波。

通过图3．2可以看出，载波水平移相PWM调制的本质是，对每个功率单元

进行SPWM调制，通过载波的移相，使得每个功率单元输出的SPWM脉冲相位

互相错开(其基波相位相同)，这样在叠加后，可以得到多电平输出，并使得等

效开关频率大大提高，改善了输出波形。采用移相PWM调制之所以能够得到这

样好的效果，是因为在结构上多重化的效果。可以预见，如果在对每个功率单元

进行SPWM调制时，各载波不移相，那么每个功率单元的输出的SPWM波将是

相同的，在叠加之后仅仅是PWM脉冲的幅值增大了，电平数和等效开关频率都

不会增加。因此，载波移相是水平移相PWM调制的关键所在。同时，通过以上

的分析可知，每个功率单元的输出都是基波相同的脉冲错开的SPWM波，因此，

在水平移相PWM调制方式下，每个功率单元的输出功率是相同的，不需要专门

控制各功率单元的输出功率。

随着串联单元数的增加，输出的电平数和等效开关频率也将相应增加，输出

波形也会越接近正弦波。以上讨论的是相电压的情况，对于高压变频器，输出通

常是三相线电压，线电压输出的电平数比相电压更高，输出波形更好。实际上，

为了提高直流电压利用率，信号波可以采用其他非严格的正弦波，比如叠加了3

次谐波的马鞍形波，虽然经过调制后的输出相电压PWM波中含有3次谐波，但

三相的3次谐波相位相同，合成线电压时，各相电压的3次谐波相互抵消，线电

压也更接近正弦波。通常称这种输出波形为准最优PWM波。

对于电压型逆变器，在一定的直流环节电压条件下，PWM控制所能产生的

最高交流输出电压代表了该PWM控制策略直流电压利用率的高低。为了达到充

分发挥电机功率和充分利用有限的直流电压等目的，一般都希望电压利用率尽可

能高。根据这样的概念可以定义直流电压利用率为基波线电压的最大值与直流电
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压的比值：Ulpm积刖d。采用SPWM调制方式时，线电压与相电压的幅值存在固

定的√3倍关系，当调制深度为l时，相电压的峰值可以达到直流母线电压的一

半，所以对应的直流电压利用率就是√3／2。

三相逆变器拖动三相电动机时，一般采用的都是三相三线制，并且逆变器侧

中性点和电动机绕组的中性点均不接地，故此不论逆变器的相电压输出信号如何

变化，只要保证逆变器的线电压输出信号为正弦波，电动机的运行状态就不会发

生变化。这就是准最优PWM调制方式的理论依据。基本作法是：在三相相电压

上均加入同一个直流信号或者三倍次的谐波信号，或者是上述任意几种信号的叠

加。其中又以加入三次谐波最为简单，所以三次谐波注入法得到了比较广泛的应

用。

设叠加的三次谐波幅值为k，基波幅值为1，调制深度为M，则合成后的马

鞍形波为：

U=M[sin(09t)+k sin(3cot)】

为了得到最高的电压利用率，我们先对电角度求导并令导函数等于0，将得

到的电角度值带回函数得到U的最大值表达式

‰珊(等)-3 M
然后对k求导并令导函数为0，得到k=l／6。此时便有

‰。扩半M≈0．866M

这样得到调制波形及其基波图：

调制波与其对应的基波波形

⋯．基波波形
调制波波形

1●
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图3．3准最优PWM调制波与基波对应关系
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可见，如果在原正弦调制信号上叠加幅值等于基波幅值l／6的三次谐波，其

结果是合成后的调制波幅值仅相当于基波的√3／2。因此线性调制区最大可以达

到M=2／√3≈1．1547，即在调制不出现饱和的情况下，可使输出电压基波产生

约15％的增量，如图3．3所示。为防止过调制，可以取M=I．15。即准最优PWM

调制方式公式为：

U=1．15[sin(cot、+去sin(3cot)] (3-1)

载波生成根据以下标准：一个周期正负半周镜像对称，载波比为3的倍数，

由信号的傅立叶分析可知，对于满足狄早赫利条件的周期信号，可分解为：

“(∞，)=口。+∑(％cosncot+6。sinno)t)

铲去胁cot)d一(cot)％2芴上“‘

旷≯甜(cot)cos ncotd(cot)

”去f u(cot)sin ncotd(cot)

1／4周期对称波形通过选择不同的起始点，可以成为奇函数，也可以成为偶

函数，通常使它成为奇函数。这种函数同时也是对称函数，因此用上式进行谐波

分析时，其中只含基波和奇次谐波中的正弦项，根据本条件可知，在一个调制波

周期内对应的载波数应为奇数。在半波范围内的调制波形与载波波形示意见图

3 4。

半周期载波与调制波对应关系示意

图3．4 7卜波范围内凋制波与载波对应关系示意
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同时为了保证三相对称性，三相调制波的相位必须互差2Ⅱ／3，为此载波比

要取为3的倍数。

现在常用的几种调制方式是根据载波比即载波信号频率与调制波信号频率

的比值是否可变分类，分别为12j：

(1)同步调制

载波比等于常数，在改变调制信号频率的同时，成比例的改变载波信号的频

率，同时在频率改变时使载波信号和调制信号始终保持同步。这样信号波一

个周期内输出的脉冲数是固定的，脉冲相位也是固定的。在三相PWM逆变

电路中，通常公用一个三角波载波，且取载波比为3的整数倍，以使三相输

出波形严格对称。同时载波比取奇数以满足一相的PWM波正负半周镜对称。

这种调制方法的缺点在于：当逆变电路输出频率很低时，载波频率也很低，

载波频率过低时由调制带来的谐波无法消除。当负载为电动机时也会带来较

大的转矩脉动和噪声。当逆变电路频率很高时，载波频率会过高，使开关器

件难以承受。

(2)异步调制

载波信号和调制信号不保持同步。在异步调制方式中，保持载波频率固定不

变，因而当调制信号波频率变化时，载波比是变化的。同时，在信号波的半

个周期内，PWM波的脉冲个数不固定，相位也不固定，正负半周期脉冲不

对称，半周期内前后1／4周期的脉冲也不对称。

这种调制方法的缺点在于：当信号波频率较低时，载波比较大，一周期内的

脉冲数较多，正负半周期脉冲不对称和半周期内前后l珥周期脉冲不对称产

生的不利影响都较小，PWM波形接近正弦波。当信号波频率增高时，载波

比减小，一周期内的脉冲数减少，PWM脉冲不对称影响就变大，有时信号

波的微小变化还会产生PWM脉冲的跳动。这就使得输出PWM波和正弦波

的差异变大。对于三相PWM型逆变电路来说，三相输出的对称性也变差。

(3)分段同步调制

分段同步调制就是将调制波频率分为若干个频段，在每个频段内都保持载波

比恒定不变，不同频段的载波比则不同。频段的划分和载波比的改变主要考

虑：一方面尽可能充分利用功率半导体开关器件的开关频率，另一方面又要

避免控制软件过于复杂。在调制波频率的高频段采用较低的载波比，以使载

波频率不致太高，从而将功率半导体器件的开关频率限制在允许范围以内；

在调制波频率的低频段采用较高的载波比，避免因载波比太低而对负载的运

行产生不利的影响。

分段同步调制的缺点在于：当改变载波比时，会出现振荡、电压突变和谐波
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剧增等情况，这样会使电动机产生较大的脉动转矩和较强的噪声，对电机的

运行带来危害，影响电机的使用寿命，对能量也是一种耗损。

按照上述三种调制方式显然无法全部满足所提出的要求，但是通过对载波频

率的实时调整，可以在单个调制波周期内满足要求。具体做法是：选择马鞍形波

作为调制波，以一个5赫兹--50赫兹的基准载波频率除以当前调制波频率即得

当前对应调制波频率下的载波比；得出的这个载波比为一个参考载波比，以其值

除以3，对所得的值取整后再乘以3，便得到了一个为3的整数倍的载波比。然

后再判断其是否为奇数，如果不是奇数，则可再对计算载波比加3或减3，得出

满足条件的载波比，得出该周期的载波频率。

图3．5载波频率浮动计算的软件流程图
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3。1．2 单桥控制与双桥控制

图3．6功率单元逆变部分原理图

功率单元逆变部分原理图如图3．6所示，二相低压交流电经三相整流后成为

脉动直流电，经电容器滤波送入单相桥式逆变电路中，该逆变电路由4个IGBT

构成H桥结构。由于采用的是单相全桥逆变电路，故调制方式一般采用单极性

PWM。单极性控制的输出电流电压波形如下图所示：

图3．7单极性PWM输⋯波形

实现方法有：巾桥控制力‘式和双桥控制方式。采用不同的实现方法，主要筹

别体现在相同载波频率所体现的效果不同。
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(1)单桥控制方式

如果在输出电压正半周令T4一直保持导通状态，T3关断，正半周的PWM

完全由Tl和T2来完成，当输出为高电平时，让Tl导通，T2关断；而当输出零

电平时，令T1关断，T2导通。

这样在输出电量半个周期内，有一个桥臂的功率器件是没有开关状态变化

的，这种方式即为单桥控制方式，采用单桥控制方式时，两个桥臂间的电力电子

器件的开关频率是不一致的，按照上述控制方式，T3和T4两个开关器件的开关

频率为￡，与调制波相同；Tl和T2两个开关器件的开关频率为￡，与载波频率

相同。

(2)双桥控制方式

图3．6中UV间输出的调制波电压为

U。。=Usincot

可以将其分解为如下两个函数：

“。。：妻u sin缈，
““D，。jur

sln缈‘

材料：一去q sin研
材料一ju，sln研

(3-2)

(3-3)

(3-4)

将式(3．3)和式(3．4)分别用两个桥臂来实现，两个桥臂采用双极性调制方式。

如图3．8所示，采用反相的两个载波分别与同一个正弦波调制信号比较产生两个

桥臂的控制信号，而输出电压为两个双极性调制信号之差，仍然是一个单极性

PWM信号。
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IA4 3．8双桥控制PWM方式时工作波形

采用双桥调制方式时，两个桥臂使用的载波频率相同，也即四个开关器件的

开关频率是一样的，均为￡，而最后输出电压是两个桥臂PWM相减的结果。由

图3．9可以清楚的看到输出的电压PWM波的频率比两个桥臂的PWM桥臂的

PWM波的频率提高了一倍。所以采用双桥控制的PWM生成方式时，与单桥控

制方式相比，在电力电子器件的开关频率相同的情况下，可以使整个系统的开关

频率提高一倍，或者说如果维持整个系统的开关频率不变，则各个电力电子器件

的开关频率可以减少一半。

‰磁丁

％一2
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i} J U L

图3．9双桥调制频率等效加倍示意

(3)两种控制方式的比较

从上面分析可以看出双桥调制可以通过将两个桥臂分别的双极PWM合成

成为一个单极性PWM，将载波频率等效提高两倍。而单桥调制时两个桥臂分别

在不同的开关频率下工作，有一个桥臂的开关频率很低(调制波频率)，另一个

桥臂则比较高(载波频率)。两种控制方式都有降低开关损耗的地方。假设输出

的电压波形PWM对应的开关频率为2000HZ，调制波为50HZ。双桥控制每个开

关器件对应的开关频率为1000HZ，也就是在一个周期内每个开关器件动作20

次，四个开关器件开关次数之和为80次。而单桥控制以载波频率开关的两个功

率器件各动作40次，以调制波频率丌关的功率器件动作1次，四个开关器件一

共动作82次。单桥控制的开关损耗在该工况下比双桥控制的多2．5％。

单桥控制方式的开关损耗比双桥控制的要高，但是随着输出载波频率的提高

这种差别越来越小。
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3．1．3 死区的影响及抑制

电力电子开关器件都不是理想的开关，开关元件的状态转换，不可能在瞬间

完成，都要经过元件的开关时间才能完成状态转换。开关关断时，要经历元件的

关断时间之后，元件才能进入稳态截止，完成关断过程的转换；元件开通时，也

要经历元件的开通时间，才能完成开通过程的转换。而且开通时间往往小于关断

时间，因此很容易发生同桥臂两只开关管同时导通的短路故障。由于开关时延配

合不好引起的逆变器的上下桥臂直通，贮能大电容短路，是PWM逆变器最严重

的故障。为了保证逆变电路的安全工作，必须在同一桥臂上、下两个开关器件的

通断信号间设置一段死区时间(Td，或称滞时)，在这段时间内同一桥臂上下两

个开关管都处于关断状态，以确保一个开关管完全关断后另外一个开关管才可以

导通。Td数值的大小，一般是根据逆变器开关器件的开关时间来确定的。不同

类型的开关器件，其开关时间是不同的。死区的存在使得PWM逆变器不能完全

精确地复现PWM控制信号的理想波形，必然产生更多的谐波。尤其是在载波频

率与调制波频率比值较大时，这种影响会变得越明显。具体表现为电流波形出现

交越失真情况，甚至引起系统振荡。为了便于分析说明，将逆变单元的结构图重

新绘制如下，通过对电流不同流向时输出脉冲的分析来说明死区造成的影响。

图3．10逆变单元结构图

D2

D4

当不加入死区时间时，Tl、T3将加上理想的互补驱动信号，并输出无波形

损失的电压波形。当加人“先断后通’’开关死区时，其T1、T3驱动信号各上升

沿将延迟Td时间，这时，输出电压波形根据输出电流极性不同而受到不同的影

响。

当／>0时，，只能流经T1或D3。当T1从导通切换成关断状态时，若忽略
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二极管D3的电流建立时间，此时U端电压将瞬时由Udc／2切换成一Udc／2，因而

输出波形在Tl驱动信号下降沿不会产生波形偏差。但若I>0时，当T1从关断

切换成导通状态时，由于先前D3导通(续流)。则在T3信号下降沿即输出电压上

升沿被迫滞后Td时间才跳变，因而输出电压波形出现正偏差。

同理可以分析得到：当I<0时，D3信号下降沿，即输出电压上升沿无延时，

而在Tl信号下降沿，即输出电压下降沿，输出电压被迫滞后Td时间才跳变，

因而输出电压波形出现负偏差。具体示意图如下：

A

B

C

D

E

F

删然／＼／＼。
V V邯训7

图3．1l 死区影响示意图

A)电流电压与载波信号B)、c)未加死区的上下管触发信号

D)、E)加入死区后的上下管触发信号F)死区对输出电压带来的窄脉冲

根据上图可知，由于“先断后通”开关死区延时Td的加入，将导致输出电

压波形出现电压偏差，电压偏差的极性取决于电流极性。这种影响带来的主要表

现为电流波形出现交越失真，试验波形如下所示(由Tektronix示波器截图)：
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图3．12受到死区影响的输出电流波形

目前研究死区补偿主要有两个大的方向【25】：一种是硬件补偿，这种补偿策

略需要增加硬件，通过输出实际电压和电压参考值比较得到需要补偿的电压信

号。如常用的电流反馈补偿和电压反馈补偿。电流反馈型与电压反馈型补偿电路，

是最基本的补偿电路，这两种补偿电路如果调整得当都能很好地补偿掉二极管续

流产生的误差波引起的不良影响。电流反馈补偿电路的特点是电路简单，但它是

通过对电流的过零点的检测来进行补偿的。由于电流噪声的影响，电流过零点一

般都存在一定程度的模糊性，检测精度会受到一定影响。再则，电流滤波环节也

会产生检测滞后。因此，在用软件实现时，检测精度的不准和检测滞后的影响会

使补偿的精度变差。电压反馈型补偿电路，虽没有过零点检测的模糊性，但存在

SPWM波的检测精度问题和检测滞后问题，补偿电路相对比较复杂。另一种是

软件补偿，采用纯软件的方法，在电机的控制程序中加入死区补偿的算法，来实

现对死区补偿的影响，这种方法的优点是不需要添加硬件，且更加灵活，适应性

强。本文中描述的系统即是采用软件补偿的方案。

根据面积等效原理，对于死区带来的负面影响——输出电压上叠加的一系列

窄脉冲，我们只需要对应在每个周期内加上相等时间长度且大小相反的脉冲即可

抵消死区带来的影响。采用预测电流相位的方法来对补偿脉冲正负极性进行选

择。例如取预测功率因数为0．85时，电流滞后电压31．8。，在控制算法中应去

电压参考波形过零点后31．8。时为电流过零点，此时补偿的脉冲正负极性反向。

应用较多的软件死区补偿方式是采用分散补偿的方式，也即在每一个触发脉

冲上都加上反向的补偿脉冲。这样由于预测电流过零点不可能和实际电流过零点

完全一致，补偿的窄脉冲势必有一部分起了反效果。出于这种问题的考虑，可以

采用集中补偿的方式。由于单元串联结构中每个单元的载波频率并不是很高，2k
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的载波频率对应的载波周期是500“s，同时对于3us的Td时间来说这样在电压过

零点时有充足的时间提供补偿使用，所以我们可以在一个周波内只选择在电压过

零点加入补偿的脉冲。加入补偿前后波形对比如下图所示：

图3．13死区补偿效果对比

3．2 逆变单元串联运行的CWM控制

动作囹
格式
嚼
关于

存图像
选择
文件夹

储存
TEK0022．JPG

由于变频器的输出需保证一定的压频比(恒定或可调，依负载转矩变化曲线

而定)。因而低频输出时，其输出电压也需相应降低。如采用单一的调制方法必

然导致低频时参与叠加脉冲数降低，低到一定程度时，则只能单纯采用PWM方

法来调节电压，故此希望低频(电压较低)时参与叠波的单元模块尽量的多，采

用电压利用率低的调制方法可以达到这一目的。而出于系统输出容量的考虑，又

希望用现有设备条件输出尽量高的电压，以应付输入电网电压偏低的情况，因而

必须提高电压利用率，故在高频(电压较高)时采用电压利用率高的调制方法。

SPWM调制方法的波形系数md=∽。／仉。=√3，而准最优PWM调制方式的

波形系数为2，单纯采用某一种调制方式时其波形系数是固定的，即电压利用率

是不变的。CWM(Continuous Waveform Modulation)调制方式的设计思想就是

在线电压波形不失真(保持正弦波)的前提下，通过相电压波形连续变形的方法

来连续调节波形系数的值，来达到调节输出电压幅值的目的126‘。常规的调制方

式由于每种变换方法的波形系数是固定不变的，输出线电压幅值的调节是通过相

电压幅值的变化来达到的。CWM控制方式则是在波形连续调节的过程中保持相

电压的幅值不变(一直维持最大值)，而线电压峰值的调节则完全是通过波形的

变换，即通过调节波形系数来实现的。按照输出线电压的幅值将整个电压范围分
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为5个部分，在不同的电压范围上采用不同的调制波，从而实现在整个电压范围

内调制波的波形系数可以连续调节，电压利用率可以连续调节，以使在整个频率

范围内变频器的输出波形保持较低的谐波含量。

在不同的电压使用不同的调制波波形，按照线电压幅值可以分成5个部分，

分别为3个工作区间和两个工作点。

3．2．1 CWM工作区间1

当输出线电压幅值较低，o≤％<2NUd／,v13(N为主电路每相M个功率单
元中最大可用的功率单元的数目，Ud为每一功率单元模块整流滤波后的直流电

压)，三相输出电压由下列公式给出：

％◇)=

O

％sin(cot一1r／6)

U tpsin(cot+7r／6)

O

％sin(a，t一7r／6)

％sin(cot+；,r／6)

2k7／'--一y／"<got<2k万+三

2k刀+互≤rot<2k万+三

2k万+互≤缈f<2七万+三三

，， 三． ．，
乞 (3．5)

2勋+塾≤耐<2|i}万+竺
、’

2七万+竺≤研<2七万+望

2七万+丝≤纠<2尼万+坐

甜。(f)=Uu(1一_2It")
．509

“。(f)：‰(卜鍪)
j缈

该公式是由正弦波叠加如下式给出的谐波构成：
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Uu(f)=

一％sin(a)t)

U审sin(国t一7r／3)

Utp sin(国t+n"／3)

一％sin(cot)

U睁sin(cot—x13)

U眵sin(cot+7r／3)

2k万一三≤耐<2k万+三

2k刀+至≤cot<2k万+三

2k万+三≤rot<2k万+三至

孑 已(3-6)
2七万+竺≤耐<2勋+竺

2七万+旦≤讲<2勋+丝

2七万+望≤国f<2七万+!堡

由(3．5)式给出的相电压产生的线电压为：

喇=％sin(研+≥
嘣归％sin(cot一争

‰∽=％sin(研一和

(3-7)

根据上述公式做出工作区间1在一个周期内的调制波波形合成示意图如图

3．14所示。

根据3．1节可知，在相电压中叠加三倍次的谐波不会影响电动机的运行状态。

由公式(3．6)给出的谐波是一个分段函数，可以将其看作是由0。～60。区间的正

弦波波形通过上下左右变换波形组合而成。在注入到正弦波中后，将正弦波部分

段抵消掉，而部分段抬高，得到如图3．14中所示的相电压波形。

从图3．14所示的相电压波形可以看到，在一个周期内有1／3的时间电压输出

为0，也就是在这段时间内开关器件不会动作，这样就可以减少1／3的开关损耗。

相电压的幅值为正弦波的1．5倍，这意味它的波形系数111d为1．15。
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0

1．5

0．5

0

．0．5

．1．5

／。 一≯＼
； ＼

‘＼ ．_／
’-，一——·，

●

●

1

0 1．0472 2．0944 3．14159 4．18879 5．23599 6。28319

正弦波波形

／＼ ．／＼ 一7＼：
＼、／／ ＼、一／ 卜、／7

●

●

I

●

●

●

1

0 1．0472 2．0944 3．14159 4．18879 5．23599 6．28319

叠加的3倍次谐波

合成相电压波形

图3．14工作区间1调制波合成示意图

3．2．2 CWM工作区间2

工作区间2为线电压2Ⅳ％／√；<％<√；Ⅳ％时，此状态下输出电压按下列
公式给出：
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上式中：

屹(f)=

o 2kn"。6r，+五≤耐<2k石+詈一石
u sin(刎一万／6+五)2k万+詈一互≤纠<2k万+三

州耐+x／6-T-)2聃詈≤研<2kTr+詈“(3-8)
o 2胁詈邢刎<2胁等一五O o

玑sin(刎一万／6+石)2七万+等一互≤刎<2露万+i3yg
u sin(纠+万／6一石)2kx+32，r≤倒<2k万+了1Dr+五

‰(f)=Uu(卜罢)
jcc，

”。(，)：蚝(卜§

T1与N、Ud、Ul间关系满足：

吣南2sin(孚+T1)
NUd2sin(x／6+T1)=UIpsinUr／3+I)(0<Tt<x／6) (3-9)

式中Tl为中间相位变量；Uip为输出线电压峰值(V)；U。为中间电压变量

(V)；u。(t)，Uv(t)，uw(t)为三相输出相电压(V)；uuv(t)，uvw(t)，uwu(t)为三相线

电压(V)；N为每相中最大可用叠加功率单元数。

这样，当线电压在2Ⅳ％／√；<％<√_Ⅳ％范围内变化时，每一相均保证有
最大可用的N个功率单元参与电位叠加，从而减小谐波。

3．2．3 CwM工作点3

当Mp=√；Ⅳ％时，Tl=丌／6，u：oid√j，此时，三相相电压和三相线电压



缰夏l至霍 第三章逆变侧输出波形控制策略

分别为：

啪)=％si删+≥

蚶垆％sin(研一詈万)
‰∽=％sin(卅号万)

‰∽=％sin(cof+≥

姒泸％si蚴一争

‰∽=％sin(刎一和

该工作点即为正弦波调制方式，由于该工作点的调制波具有特征性，所以将

其作为工作点3。

3．2．4 CWM工作区间4

工作区间4的线电压幅值范围是加d<U<2NUd，在该工作区间内，三相
相电压的幅值由下列公式给出：

蚝O)=

U[sin(cot+互)一sin乏】

u[sin争sin疋】
以[sin(cot一互)一sinT2】

U[sin(cot+T2)+sinT2】

啪in孚“n互】
配[sin(cot—T2)+sinT2】
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2

—

2k万+。詈一<_oJt<2k万+三+正
2k万+三一正≤rot<2七万+万 ．

2
2

(3一10)

2kn'+n"≤缈，<2k万+要一互

2聃警一互≤刎<2聃孚+互
2k万+三互+z≤rot<2k万+2万
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姒忙姒卜≥
姒f)-姒卜》

在式(3．10)中，Uip为输出线电压峰值(V)；U。为中间电压变量(V)；Uu(t)，

u，(t)，Uw(t))白--相输出相电压(V)。其中：

”一2*[sin(要+Tz)-sinT2]
T2与N、Ud、Ul间关系满足：

NUdⅥsin(詈删“吲=％(si呼“哪(0<T2<Ⅱ／6)

由于第--I作区间及第四工作区间的波形变换相对于电压变化来说是一个

连续的过程，所以用Matlab制作了动画来演示当电压在两个区间连续变化时对

应的调制波波形的变化示意图。第二区间见附录二，第四区间见附录三。

3．2．5 CWM工作点5

当Ulp=2KUd时，T2=Ⅱ／6，U。=Uip，三相相电压分别为：

Uu(f)=

％[sin(rot+T2)一sin正】

叫n争sin五】
％[sin(rot一互)一sin T2]

Uip[sin(rot+T2)+sinT2]

％【sin等“n五】

Uip[Sin(rot—T2)+sinT2】

2七万≤耐<2七万+兰
j

2聃詈≤刎<2聃等3 3

，q'r

2k#+兰二≤rot<2k#+万
3 (3·1l_1)

2k刀+刀≤刎<2k万+挈

2后万+兰竺<rot<2k万+三竺
，j j

、口

2k#+二竺≤rot<2k#+2万
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对应的线电压输出为：

0

．1

‰(f)：％(，-篓)
j缈

姒，)_啪一≥

‰(f)=％si拟+≥
u垆％si惭一争

‰∽=Ⅲ蛔一和

●-

p+一——。、

．／ ＼＼．
＼＼ ．／‘

、-，一—__，

D 1．0472 2．0944 3．14159 4．1明79 5．23599 6．20319

基波波形

叠加的谐波

相电压波形

图3．15工作点5波形合成示意图
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该工作点相电压为一平顶波，其叠加的三倍次谐波可以这样描述：将正弦波

(基波)丌／3到2Ⅱ／3区间内的波形正反组合而成。合成后在半个周波内看相当

于将正弦波Ⅱ／3到2Ⅱ／3区间“削平”了。输出相电压的峰值为1／2倍的线电压，

此时波形系数和3．1节中准最优PWM调制所产生的效果是一样的。

变频器的输出过程中，随着系统的输出频率的变化，系统的输出线电压的幅

值一般也要变化。线电压的峰值可以表示为％=％乩。。
系统输出线电压的调节有两种方法：一是通过调节相电压的幅值来实现，这

是通常的波形变换的作法；二是固定相电压的幅值不变，通过调节相电压的波形，

即采用调节波形系数的方法来实现。CWM采用在调节过程中固定相电压峰值

一直为KUd不变(即一直让每相中全部有效功率单元参与工作)，而通过连续调

节相电压的波形，即采用调节波形系数的方法来实现。

由附录二、三给出的动画演示可以看出，根据输出线电压的幅值要求和每一

相的最大可用的功率单元数目，相电压的输出波形可以从窄变宽，其变化是无级

的，这一点有别于一般的调制策略。基于这一点，该方法可以实现电压利用率的

连续调节，又实现了在整个线电压变化范围内每一相一直有最大数目的功率单元

参与叠加，以及利用现有设备实现尽可能大的线电压输出。
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第四章 控制思想的实现

4．1 TMS320F281 2的模块化程序设计

控制思想确立以后，需要通过软硬件手段加以实现。在高压变频装置中处于

控制核心地位的器件是单片机(如Intel公司的196系列)或者DSP(如TI公司的

C2000系列)。

单片机是在一块芯片上集成了CPU、RAM、ROM(EPROM或EEPROM)、

时钟、定时／计数器、多种功能的串行和并行I／O口。如Intel公司的8031系列等。

除了以上基本功能外，有的还集成有A／D、D／A，如Intel公司的8098系列。在

过去的几十年里，单片机的广泛应用实现了简单的智能控制功能。随着信息化的

进程和计算机科学与技术、信号处理理论与方法等的迅速发展，需要处理的数据

量越来越大，对实时性和精度的要求越来越高，低档单片机己不再能满足要求。

近年来，各种集成化的单片DSP的性能得到很大改善，软件和开发工具也越来

越多，越来越好；价格却大幅度下滑，从而使得DSP器件及技术更容易使用，

价格也能够为广大用户接受；越来越多的单片机用户开始选用DSP器件来提高

产品性能，DSP器件取代高档单片机的时机已经成熟。

与单片机相比，DSP器件具有较高的集成度。DSP具有更快的CPU，更大

容量的存储器，内置有波特率发生器和FIFO缓冲器。提供高速、同步串口和标

准异步串口。有的片内集成了A／D和采样／保持电路，可提供PWM输出。DSP

器件采用改进的哈佛结构，具有独立的程序和数据空间，允许同时存取程序和数

据。内置高速的硬件乘法器，增强的多级流水线，使DSP器件具有高速的数据

运算能力。DSP器件比16位单片机单指令执行时间快8"--'10倍，完成一次乘加

运算快16"----30倍。DSP器件还提供了高度专业化的指令集，提高了FFT快速傅

里叶变换和滤波器的运算速度。此外，DSP器件提供JTAG接口，具有更先进的

开发手段，批量生产测试更方便，开发工具可实现全空间透明仿真，不占用用户

任何资源。软件配有汇编／链接C编译器、C源码调试器。

目前在电机控制领域比较有代表性的DSP是美国德州仪器公司(TI)的

TMS320系列，我们在试验中选择的是型号为TMS320F2812，该处理器是基于

TMS320C2Xx内核的定点数字信号处理器。器件上集成的多种外设为电机及其他

运动控制领域应用的实现提供了良好的平台。

TMS320F2812开发语言可以是汇编语言和C语言。对于电机控制而言F2812

提供的硬件资源是比较充足的，因此一般选择C语言作为开发语言，这样可以
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获得更高的开发效率。处理浮点运算问题可以采用Q格式的处理方式，TI公司

为用户提供了用于Q格式的IQMATH函数库，而且TI公司还提供了基于C语

言的DMC(数字电机控制)函数库，该库包含了丰富的电机控制基本函数。本

节说明电机控制库中3个常用的程序模块，通过电机控制库中的模块，可以搭建

本文所提出的控制算法程序。

4．1．1 电量测量模块

该模块用于获得电机的输出电流以及变频器的直流母线电压，它有三个模数

转换通道，可以设置增益和偏移量来对采样值进行校正。模数转换由芯片的通用

定时器T1下溢中断触发。模块输入输出示意如图4．1。

ADCINx(1a1 ImeasA
ILEG2 DC

ADC BUS In-easB

ADCINy(Ibl
DRV FleasC

ADCIINz fVdcl H，W
VdcMeas

Q15

图4．1 电量测量模块

输入侧通过对TMS320F28 12的1 6位ADC通道选择器ChSelect进行配置，

通过ADCINx引脚对模拟信号值采样，输出数字量分别为ImeasA、ImeasB、

VdcMeas，然后根据三相对称计算出C相电流ImeasC。由于TMS320F2812的引

脚接受的电压范围是0～3V，所以在采集之前须用电路将信号转换到允许电压范

围。对应采样所得到的电量值给出了增益和偏移值ImeasAGain、ImeasAOffset、

ImeasBGain、ImeasBOffset、VdcMeasGain、VdcMeasOffset，以便对采样值进行

校准。

4．1．2 速度计算模块

由光电编码器检测转子速度，得到脉冲信号。该模块通过得到的脉冲信号来

计算电机转子位置及转向。输入输出如图4．2。
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QEp A ElecTheta

QEp B EV MochTheta’7
QEP．．DRV

●一
■一

Di rectionQep．—
QEP lndex H刖 ■r

IndexSyncFlag．—

4．2速度计算模块

光电编码器发出A、B、Z三个信号，分别通过CAPl，CAP2，CAP3引脚

送入DSP芯片。典型的光电编码器码盘如图4．3。

ndex

＼

图4．3光电编码器码盘

光电编码器安装在电机转轴上，当转子旋转的时候，编码器发出2个方波脉

冲信号(A，B)和一个标志信号(Z)，对应于芯片接受到的信号命名为QEP A，

QEP B和QEP index。这些信号送入F2812的CAP／QEP接口电路后确定了电机

转子的速度、位置和转向。根据这3个信号F2812的接口电路计算出2个内部信

号，分别是QEP CLK和DIR。QEP CLK用作GPTimer2的时钟，DIR控制GP

Timer 2计算转向。如下图所示：



第四章控制思想的实现

姆兰r]几r]r]厂]厂]厂]厂]厂]厂]
Q∞厂]厂]厂]厂]厂]厂]厂]厂]r]厂]

OEPC

(HIWl

‰———————]IH^Ⅳ} l

图4．4码盘对应转子一周内产生的脉冲

光电编码器产生的脉冲数与电机轴转过的角度成正比，图4．4所示的码盘对

应电机转子每转一周会分别产生QEP A和QEP 各 个方波脉冲。_B 1000

TMS320F2812的QEP电路计算信号的时候是按照这两组脉冲的上升沿和下降沿

来计算的，也就是说计数器时钟频率QEP CLOCK是每组输入结果的4倍。那

么，1000个脉冲对应的值为4000。由于脉冲数与转子角位移是成比例的，计数

值也就相对应的也和角位移成比例关系。

TMS320F2812中，转子旋转的方向在GP Timer2的标志位中反映出来，即

GPTCON寄存器的BITl4位。转子在任意时刻的位置由计数器T2CNT的值来反

映，该值储存在变量RawTheta里，以脉冲的形式代替时间值。因此，转子位移

量就是以脉冲形式反映的。对应于RawTheta的值，转子机械位移量用MechTheta

表示，若码盘每周对应4000个时钟脉冲，机械刻度MechScaler幸4000=360。以

标么值表示即MechScaler=1／4000(p．u．)，化为Q30格式就是MechScaler=

268435(p．u．1。MechTheta=MechScaler宰RawTheta，对应的电角度ElecTheta
2

PolePairs幸MechTheta。

4．1．3 触发信号发生模块

有了电机定子电压参考信号后，需要选择一种PWM生成方式来产生驱动功

率开关的PWM信号。空间矢量PWM技术便于数字化实现，且与准最优PWM

调制技术具有同样的直流电压利用率高等优点，TI公司提供了基于SVPWM技

术的软件模块。输入输出模型如下：
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SVGEN

OQ

l母I
图4．5触发信号发生模块

在该结构体中，Ualpha与Ubeta是电机定子电压向量在Q轴和6轴上的参考

值；Ta、Tb、Tc分别为比较寄存器CMPRl、CMPR2、CMPR3中设置的值，用

来控制PWMl、PWM3、PWM5的占空比。由上下桥臂互补可得出下桥臂的控

制方式。上下桥臂之间的死区由DBTCONx寄存器设置。

SVPWM调制方式得出的效果与前面章节所述的准最优PWM调制方式相

同，但是在原理有着根本的不同。SVPWM调制方式基于的原理是跟踪定子磁链

的原理来对定子电压进行控制，以使定子磁链接近圆形轨迹。

VDC

：f／b|／一／，／～、、＼
A

江申， I !

i z z

B
!广——1 I J_————1一!U N

U
a’ ／b， ／拿卜，A。C、I．．o⋯r⋯PM．．S，．．M／／
图4．6电压源逆变器

图4．6所示为一电压源逆变器(VsI)的拓扑图，定义开关管并通用l表示，关

断用0表示，那么各相、线电压用直流电压表示如表：
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表4．1 相、线电压用直流电压表示

C b ■ V州 VBH VcH V" V8c Vc^

0 0 0 O O O 0 0 0

0 0 1 2Voc，3 一‰，3 ．v∞，3 ‰ 0 ．‰
0 1 0 ．Voc／3 2vc∥3 N曲3 ．Voc Voc 0

O 1 1 Vocl3 VDc，3 -2'#oc，3 O VDc ．V∞

1 0 0 ．VDc，3 -、，Dc，3 2VDc，3 0 ·Voc Voc

1 0 1 ‰，3 -2Voc／3 蟛d3 Voc ．voc 0

1 1 0 —2VD∞ ％c，3 Voc／3 ．‰ 0 Voc

1 1 1 O 0 O O O 0

由表4一l可以看出VSI电路对应8中开关状态，其中对应(c，b，a)的(O，

O，O)和(1，1，1)状态，即下管全通与上管全通2种方式输出为O。所以VSI

开关方式对应6个非零电压空间矢量。由CLARK变换可知电压在静止d，q轴

上与各开关方式的对应关系。

表4．2 电压与各开关方式的对应关系

C b a 匕 ％ Vectot

0 O O 0 0 OD

0 0 1 ’ O Uo
：跏
3

0 1 0 阻 耽譬 U馏
3 、，3

0 1 1 融 阪 Ueo

， 西

1 O 0 妁c vDc U枷
3 挺

1 0 ， ，髓 墩 U=a一—，
3 03

1 1 0 一' O U啪一=阪
3

1 1 1 0 O O"，

对应于表4．2的可以作出电压向量图如下：

56
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UⅫ(100) U∞(101)

图4．3 电机定子电压空间向量图

(ook
a

对应于8种开关方式的电压向量将平面空间分为了6个扇区，通过各个扇区

的电压向量组合可以由给出的定子参考电压将其转换成为功率器件的开关策略。

定子参考电压U叫由其Q、B分量表示：Ualfa和Ub咖。下图给出了某一定子电压

的合成示意，该电压向量在Uo和U60组成的扇区中。

p，
三匕口

Ubeta

。0L
⋯⋯‘1卜

争“ 嘶吣D 砜

图4．4定子电压合成示意

对于图4．4获得给定电压U。吡的数学表达式可描述为：

式中T1和T3是在一个载波周期T中电压向量Uo和U60分别应用的时间，
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T0所对应的时间是0矢量对应的持续时间，图4．3所表示的关系对应给定电压交

直轴的表达式为：

从前述分析可知空间矢量的模值为2Vdd3，如果他们取相对于最大的相电压

vdc／√；(线电压最大值为直流母线电压Vdc，则相电压最大值为Vdc／√；)的标

么值，则空间矢量的幅值变成2／√j，即经过归一化后的空间矢量的幅值为

IOoI=10601=2／√；，带入上面方程组可以得到：

k吾(帆一㈨
【互=T‰

在上面的两式中砜fa和‰。表示矢量u叫相对于最大的相电压Vdc／√；归一
化后的(Q，B)轴分量，To=T-T1．T3是0矢量作用的时间。取T卜T3与周期T的

相对值有如下等式：

仁争=圭(痂咖也咖)
铲等=u咖

同理，如果乩吡位于被基本空间矢量U60、U120所包围的扇区中，

IU60I=lUl201=2／√；，矢量作用时间的相对值可以被表示为：

仁等=互1(一痂咖心相)
铲等=三(痂咖+‰)

在上面的等式中，T2是空间矢量U120在周期T中的作用时间。如果定义如

下式的X、Y和Z这3个变量：
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X=U6呦

】，=三(帆+‰)
z=j1(一面咖+‰)

对于矢量Uo。t位于被基本空间矢量Uo、U60所包围的扇区，则可得tl=-Z，t2=X；

而处于被U60、U120所包围的扇区，则tl=Z，t2=Y。同理可以推出，当Uout位于

被其他空间矢量所包含的扇区中时，相应的tl和t2也可以用X、Y或Z表示，

它们的对应关系如表4．3所示：

表4．3扇区判断变量对应关系

Sector Uo，U∞ U∞．0120 U120．0180 U1躲U2∞ U2·o．U∞o Uaoo。Oo

t1 ．Z Z X 文 -Y Y

t2 X Y Y Z ．Z ．X

已知矢量Uouf，如果要利用上表计算tI和t2，则必须知道Uout所在的扇区。

扇区判别可以通过对参考电压的转换来实现，将参考电压Uo小的(Q，t3)轴分

量通过CLARK反变换化为对称三相电压分量V化n、V化岔和V化f3。转换公式：

％l=u＆细

Vref2-：一Vref3=一通过判断上述三个电压的正负，可以确定当前电压所在的扇区，具体如下：

当圪r。大于零，设口=l，否侧口=0；

当吃，，大于零，设b=l，否侧b=0；

当圪，，大于零，设c=1，否侧c=0。

那么，扇区计算公式为：sector=4宰C+2幸b+a。最后，根据所在扇区选择

计算公式可以得出功率器件所需的驱动信号。
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4。2 从Mat I ab／S i mu I．nk模型到代码实现

4．2．1 MatIab与TIC2000系列DSP芯片的接口

TI公司提供了很多的库文件来提高程序开发的效率，而MATLAB则可以不

用书写一行代码就能够开发出控制电机运行的代码。也即MATLAB将模块化程

序设计由文字转向了图形，如同操作系统由DOS转向Windows一样，虽然实现

的功能相同，但是过程却大大简化了。MATLAB根据TI公司给出的DMC程序

模块，封装成为Simulink中的仿真模块，从而实现了图形化程序设计f30J。

Target support package TC2是MathWorks公司和TI公司合作开发的一个基

于Simulink和Real．Time Workshop的开发工具箱。有了这个开发工具箱，我们

可以在Simulink环境中搭建电机控制算法，然后通过Real．Time Workshop生成

面向TMS320F28 1 2 Evaluation Module或者Texas Instruments Code Composer

Studio Integrated Development Environment(CCS IDE)的ANSIC代码(2008年

3月1日MathWorks公司推出的MATLAB R2008a版本支持TI的浮点型芯片

TMS320F28335)。Target support package TC2可以利用TI的编译工具将生成的

代码编译成面向F2812的机器码，然后下载到F2812中执行。为了支持嵌入式

代码的生成，Target support package TC2提供了基于Real．Time Workshop的目标

F2812 eZdsp和F2812 eZdsp Stand alone code using Flash Memory，分别生成在

Ram中运行的程序代码和在Flash中运行的代码p¨。
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Library：Target Suppod Package TC2／C2000 Target Preferences Searc

Custom B0a rd

F2808 eZdsp

F2808 eZdsp Stand aIone code using FIash Mell"10 ry

F2812 eZdsp

F2812 eZdsp Stand aIone code using FIash Memo ry

F28335 eZdsp

F28335 eZdsp Stand aIotie code using FIa5h MeIT,on／

图4．5 Matlab提供的TIC2000目标芯片模块

选择好所需要的目标板后，将所需要用的功能模块加入到模型文件当中，

Matlab根据功能不同生成许多功能模块，对F2812提供的功能模块如图4．6。

园图图图图图图



缰苞团 第四章控制思想的实现

图4．6 Matlab提供的C281x芯片支持库
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4。2．2 控制算法的代码实现模型

PWM整流部分仿真模型如图4．7所示，其中控制算法如图4．8所示。

c。』：

壶r-一。

I 1

囝一I；，
图4．7 PWM整流控制仿真

图4．8 PWM整流算法结构

图4．9是一个以准最优正弦波控制信号做出的模型，模型中核心算法模块的

结构如图4．10所示。通过该模型得到的仿真波形如图4．11。
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田绁
L—

Saddlewave

图4．9准最优l刚玄波信Ij‘模型

图4．10算法模块的结构图

蚓4．1 1仿真波形

山其生成的代码产生--*H的驱动信号为。系列的脉冲，也即PWM波，该

PWM波经过阻容滤波(电阻2k Q，电容0．19F)后可得到等效的连续波形，试



第四章控制思想的实现

验中的录波如下，脉冲由DSP直接测得，由于触发模块选择M57962L有反相效

果，所以对上下桥臂录波中的死区为同高。

1．ek舳r乙 ●Stop M Pos：O．000s SAVE—REC

CHl 2．OOV CH2 2．OOV M 50．O．us

当前目录是A：＼

动作圃
格式
圆
芏-W--
／＼{

存图像

选择
文件夹

储存
TEK0030．JPG

图4．12上下桥臂脉冲

"rek J_L ●stop M Pos：O．000s SAVE—REC
◆

+动作圃
格式
皿强

关于
存图像
选择
文件夹

储存
TEK0030．dPfl

CHl 1．OOV M 5．OOms CHl／7．36V

当前目录是A：＼

图4．13 PWNI波经阻容滤波后的波形

CH2 20．0V M5．00r慨

当前目录是A：＼

嘲
格式
圆
关于

存图像
选择
文件夹

储存
TEK0000．JPG

图4．14五单元串联输出电压波形
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第五章 总结

在国家大力推行节能环保政策的背景下，高压变频调速技术在我国得到快速

发展。本文首先对几种常用的高压变频拓扑作了介绍，着重描述目前在我国国产

化率较高的一种拓扑结构——单元串联多电平。参考国内外一些文献资料，说明

该结构的优点以及不足。针对该结构的不足，本文提出一种背靠背单元串联的结

构，针对该结构的控制进行了讨论，并通过仿真试验等手段做了论证。主要工作

内容如下：

1、提出了一种BTB单元串联拓扑结构的变频器

该结构弥补当前装置所存在的一些缺点，如实现了四象限运行，降低输入侧

电流谐波，调节输入侧功率因数，是一种具有很好应用前景的拓扑结构。

2、对传统的输入侧多重化整流做了分析

传统结构中使用了多重化整流技术，使用的器件是移相变压器。本文讨论的

拓扑结构中将该器件去除，因此有必要讨论该器件在传统结构中的工作原理以及

所起到的作用。

3、对串联H桥PWM整流电路给出控制算法，通过Matlab仿真验证其可行性

BTB结构输入侧与输出侧采用相同的拓扑结构，不同的控制算法。前端通

过PWM整流控制来达到对输入电流以及输出电压的控制，文中使用Matlab对

该算法模型进行了仿真分析，证明其可行性。

4、提出一种载波频率微调的准最优PWM控制策略

传统的同步调制或是异步调制都很难同时满足输出波形三相对称以及单相

输出波形在一个周波内镜像对称的要求，因此会在输出侧带来谐波电流。针对该

问题本文提出一种载波频率实时微调的控制策略，最大限度减小输出侧谐波。

5、根据单元串联结构的特点，对逆变侧控制算法进行了分析

输出侧采用了载波水平移相的波形连续变换调制策略，可以使变频器在低频

使也能保证输出侧较低的谐波含量。由Matlab构建算法函数，并给出了动态演

示，直观的说明整个控制过程中波形的变化规律。

6、根据文中讨论的控制算法，给出代码转换模型，在试验平台上验证算法

利用MATI，AB／SIMULINK与DSPF2812之间的接口，可以很容易的实现仿

真模型到源代码的转换。而源代码的生成能够提高开发程序的效率，代表未来软

件开发的方向。对于文中所讨论的控制方法在第四章中给出了其仿真模型及仿真

结果，并通过代码转换将模型文件转为程序文件，最后给出了程序文件在试验平

台上运行所得到的波形图。



第五章总结

日后所需的完善工作：由于直直变换、隔离变压器部分不是本文重点，本文

未对其进行详细阐述，但是这一部分对于装置是非常重要的；串联PWM整流部

分控制算法的实现和硬件选型等方面还需要做深入的研究。
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附录

附录一：

％移相变压器参数计算

clear；

disp(’请输入串联单元的数目：’)

11=inpu“’n=’)；

disp(’请输入变压器原边电压：r)

VI=input(’V1_’)；

disp(’请输入变压器副边电压：’)

V2=input(’V2=t)；

附录

alpha=(60／n)*pi／1 80；％60。／单元个数

k=zeros(1，n)；％副边绕组系数

TR=zeros(1，n)；％变压器变比

fbr i=l：n

p=i-3；％使移相的角度保持在．30。到+30。之间

theta=alpha*p；％每个单元相移的角度

k(i)=sin(theta)／sin(pi／3-theta)；

TR(i)=((sqn(3))奉V2)／(Vl+(cos(theta)+k(i)·cos((pi／3)-theta)))；
end

disp(’计算得到副边绕组系数分别为：’)

disp(k)

disp(’计算得到对应绕组系数的变比分别为：(二次侧／～次侧)’)

disp(TR)

附录二：

clear

clc

％波形连续变换的调制方法

disp(’CWM第----．-SE作区间’)％输出相电压小于N倍直流母线电压(N为每相单元数)的条件

下

x2[0：0．01：2·pi】；

disp(’请输入相移角度T(O到pi／6)：’)；
for T=O：pi／300：pi／6；pause(O．O 1)

％T=input(’T=’)；
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U=sqrt(3)／(2·sin(pi／6+T))；

y l=zeros(size(x))；

y2=ze．ros(size(x))；

y3=zeros(size(x))；

y4=zeros(size(x))；

y5=zeros(size(x))；

y6=zeros(size(x))；％为分段函数列写做准备

N2length(x)；

forM=l：3

for k=l：N：

if《k户=2·(M—1)+pi+0&x(k)<2宰(M-1)事pi+pi／6一T；

yl(k)=0；

elseif《k)>=2·(M—1)奉pi+pi／6一T&X(k)<2搴(M一1)·pi+pi／2；

y2(k)=U牛(sin(x(k)-pi／6+T))；

elseifx(k)>=2奉(M·1)·pi+pi／2&x(k)<2·(M—1)幸pi+5·pi／6+T；

y3(k)=U宰(sin(x(k)+pi／6一T))；

elseif X(k)>=2+(M-1)·pi+5+pi／6+T&x(k)<2·(M一1)幸pi+7幸pi／6一T；

y4(k)=O：

elseif x(k)>=2·(M·1)+pi+7·pi／6·T＆x(k)<2幸(M·1)·pi+3事pi／2；

yS(k)=U+(sin(x(k)一pi／6+T))；

elseifx(k)>=2+(M·1)+pi+3幸pi／2&x(k)<2·(M·1)·pi+l 1*pi／6+T；

y6(k)：U事(sin(x(k)+pi／6-T))；

end

end

end

y=y1+y2+y3+y4+y5+y6；

ysin=sin(x)；

y3times=Y-ysin；

subplot(3 1 3)；

plot(x，y)；

holdon

axis([o 2·pi·1．5 1．5】)；

set(gca,’XTick’．[0：pi／3：2*pi])％定义x坐标轴grid所处的位置

set(gca,’XTickLabel’，[0：pi／3：2奉pi】)

xlabel(’合成相电压波形’)

grid on

holdoff

subplot(31 1)；

plot(x，ysin)；

hold on

axis(t0 2奎pi一1．5】．5】)；

set(gca,’XTick’，[0：pU3：2+pi】)
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set(gca,’XTickLabel’，[0：pi／3：2·pi】)

xlabel(’基波波形’)

grid on

hold Ofr

subplot(3 1 2)；

piot(x，y3times)； ．

hold on

axis([0 2+pi-1．5 1．5】)；

set(gca,’XTick',[0：pi／3：2宰pi】)

set(gca,’XTickLabel’，[0：pi／3：2奉pi】)

set(gca,’YTic kI，[-1．5，一0．5，0，0．5，1．5】)

set(gca,’YTickLabel',[-1．5,-0．5，0，0．5，1．51)

xlabel(’叠加的谐波’)

gridon

holdOfr

end

附录三：

clear；

disp('CWM第四工作区间’)

x-【0：0．01：2宰pi】；

％disp(晴输入相移角度T(0到pi／6)：’)；

％T=input(’T=’)；

for T=0：pi／300：pi／6；pause(0．1、

U=sqrt(3)／(2幸(sin(pi／3+T)·sin(T)))；

y I=zeros(size(x))；

y2=zeros(size(x))；

y3=zeros(size(x))；

y4=zeros(size(x))；

y5=zeros(size(x))；

y6=zeros(size(x))；

N=length(x)；

for k-1：N：

if《k)>=0&x(k)<pi／2一T；

yl(k)=U木(sin(x(k)+T)-sin(T))；

elseif x(k)>=pi／2一T&x(k)<pi／2+T；

y2(k)=U宰(sin(pi／2)-sin(T))；

elseif x(k)>=pi／2+T&x(k)<pi；

y3(k)=U·(sin(x(k)-T)-sin(T))；

elseifx(k)>=pi&x(k)<3。pi／2·T．

y4(k)=U★(sin(x(k)+T)+sin(T))；

elseif x(k)>=3+pi／2一T&x(k)<3奉pi／2+T；
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y5(k)=U·(sin(3·pi／2)+sin(T))；

elseif x(k)>=3奉pi／2+T&x(k)<2+pi；

y6(k)：U丰(sin(x(k)-T)+sin(T))；

end

end

y=y l+y2+y3+y4+y5+y6；

ysin=sin(x)；

y3times2Y·ysin；

subplot(3，l，1)；

plot(x，”；

holdon

axis([O 2奉pi一1．5 1．5】)；

set(gca,’XTick’，[0：pi／3：2宰pil)％定义X坐标轴gdd所处的位置

set(gca,’XTickLabel’，[0：pi／3：2+pi】)

xlabel(’相电压波形’)

gridon

hold Off

subplot(3 1 2)；

plot(x，ysin)；

holdOil

axis([0 2宰pi-1．5 1．5】)；

set(gca,’XTick’，[0：pi／3：2+pi])

set(gca,’XTickLabel’，[0：pi／3：2奉pil)

xlabel(’基波波形’)

gridon

holdOff

subplot(3 1 3)；

plot(x，y3times)；

hold on

axis([O 2奉pi-1．5 1．5】)；

set(gca,’XTick',[0：pi／3：2奉pi】)

set(gca,’XTickLabel',[0：pi／3：2宰pi】)

set(gca,’YTick’，【-1．5，-O．5，0，0．5，1．5】)

set(gca,’YTickLabel',【-1．5，-0．5，0，O．5，1．51)

xlabel(’叠加的谐波’)

gridon

hold Ofr

hold Ofr

end
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