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三相半桥型电机驱动器电容电流应力最小策略 
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ABSTRACT: DC-link capacitors are one of the components 

with the largest physical volume and highest failure rate in 

motor drives, and current ripple is an important factor limiting 

its performance. This paper establishes an optimization model 

based on time domain analysis, which transforms the capacitor 

current stress reduction into a linear programming (LP) 

problem. Then a capacitor current stress minimization strategy 

based on extended out-of-sector vectors is proposed for 

three-phase half-bridge motor drives. First, an optimization 

model in the time domain is established according to the 

switching state, DC-link current, optimization objective 

function, and constraint conditions, revealing that the vectors 

outside the sector containing the reference voltage vector help 

reduce capacitor current stress. Next, the model is solved by 

the graphical method of LP to obtain the optimal vector time 

allocation for capacitor current stress reduction. Further, vector 

sequences with the non-action characteristics of single-phase 

switching devices are designed for three modes: leading vector, 

lagging vector, and conventional vector modulation. Finally, 

the analysis and experiments show that the proposed method 

can achieve the theoretical minimum capacitor current stress 

for three-phase half-bridge motor drives. Compared with the 

conventional method, this method can reduce the capacitor 

current stress by about 30% at a high power factor. 

KEY WORDS: motor drive; DC-link capacitor; current stress 

reduction; modulation strategy 

摘要：直流母线电容是电机驱动器中体积占用率和失效率最

高的元器件之一，而电流纹波是限制其性能的重要因素。文

中建立一种基于时域分析的优化模型，把电容电流应力抑制 
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转化为线性规划模型的求解，进而针对三相半桥型电机驱动

器提出基于扩展扇区外矢量的电容电流应力最小策略。首

先，按照开关状态、直流母线电流、优化目标函数、约束条

件等步骤在时域建立优化模型，揭示出参考电压矢量所在扇

区外的矢量有助于电容电流应力抑制；接下来，通过线性规

划的图解法求解模型进而获得电容电流应力抑制的最优矢

量时间分配；进一步，针对超前矢量、滞后矢量、和传统矢

量调制 3 种情况分别设计具有单相开关器件不动作特性的

矢量序列；最后，分析和实验表明：所提方法可实现三相半

桥型电机驱动器理论上的最小电容电流应力，与传统方法相

比在高功率因数工况下可减小约 30%的电容电流应力。 

关键词：电机驱动器；直流母线电容；电流应力抑制；调制

策略 

0  引言 

实现高效电能变换的电机驱动器在新能源汽

车、多电飞机等领域广泛应用[1-2]，是支撑国家“双

碳”和制造强国战略的关键装备。目前，电机驱动

器正逐步向更高功率密度方向发展，以满足高精尖

领域的电能变换需求[3-5]。 

直流母线电容是电机驱动器的核心元部件，具

有平衡瞬时功率、吸收谐波电流、稳定母线电压、

抑制电压尖峰等作用[6-8]。然而，直流母线电容是电

机驱动器中体积占用率和失效率最高的元器件之

一[9-11]，严重制约了驱动器功率密度和运行寿命的

提升。 

一般而言，电机驱动器的直流母线电容选型主

要依据电流纹波要求和电压纹波要求两个指标。其

中，电压纹波要求与调制比、输出负载功率因数、

交流输出电流及开关频率有关。而电流纹波只与前

三者有关，与开关频率无关[12]。由于高功率密度场

景中有限空间带来的散热限制和宽禁带器件广泛
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应用带来的开关频率提高，直流母线电容的电流纹

波越来越成为限制性能提升的首要因素[13-14]。电流

纹波的有效值决定了电容内部的热损耗，从而决定

了电容的运行寿命，因此可称为直流母线电容的电

流应力。 

目前，国内外学者已针对电机驱动器中直流母

线电容的电流应力抑制技术展开了一系列研究。文

献[15]推导了三相电压源型脉宽调制(pulse width 

modulation，PWM)变流器中直流母线电容的电流纹

波有效值表达式，研究结果表明，采用传统空间矢

量调制方法的电容电流应力仅与运行工况有关，并

不存在自由度进行电流应力的抑制；文献[16]通过

对直流母线电流波形进行研究发现：零矢量的使用

加剧了直流母线电流的波动，因此，该文献提出了

双载波 PWM 调制方法，从而将参考电压矢量分解

为 3 个连续的有效矢量来避免零矢量的使用；文   

献[17]同样对双载波调制方法做了理论分析和实验

验证，结果表明：在高功率因数高调制比工况下该调

制方法可以有效地抑制直流母线电容的电流应力。 

为了克服上述方法在低调制比工况下难以发

挥作用的缺点，文献[18]在文献[16]的研究基础上，

提出了一种扩展双载波 PWM 调制方法，该方法在

高调制比工况下与前述相同，而在低调制比工况

下，通过使用不相邻的两个有效矢量来部分代替零

矢量。 

文献[19]提出了一种适用于宽功率因数工况下

的直流母线电容电流应力抑制方法，该文献提出了

一种依据三相输出电流正负划分的扇区定义方式，

并在每个开关周期内根据当前所处的传统电压扇

区和新定义扇区查找表格来得到此时应采用的矢

量序列；文献[20-21]将宽功率因数下的直流母线电

容电流应力抑制方法从空间矢量调制拓展到了基

于载波的 PWM 调制中，该调制方法依据所设计的

流程图在半个开关周期内移动参考电压以实现调

整三相 PWM 序列的效果。 

本文建立一种基于时域分析的优化模型，进而

提出三相半桥型驱动器中基于扩展扇区外矢量的

电容电流应力最小策略(half-bridge capacitor current 

minimization，HBCCM)。相比现有电容电流抑制方

法，本文方法通过数学优化模型的方式定量推导三

相半桥型驱动器中的电容电流应力最小值，其算法

思路可应用于所有运行工况。该方法通过极小的计

算量获得最优矢量时间分配且具有简单易行的矢

量序列，因此可有效应用于实时控制器中。本文首

先通过开关状态、直流母线电流、优化目标函数、

约束条件等分析步骤建立电容电流应力优化模型；

接下来，求解优化模型进而获得电容电流应力抑制

的最优矢量时间分配；在所设计的矢量序列中按照

最优解进行矢量时间分配可以在理论上获得最小

的电容电流应力；最后，通过分析与实验结果验证

所提方法的有效性。 

1  电容电流应力时域优化模型 

1.1  模型基础 

本文考虑三相负载电流平衡且为纯正弦信号。

由于研究对象是理想三相系统且具有上下桥臂对

称结构，分析可仅关注于输出电压基波周期的 1/6，

即空间矢量图中的一个扇区。 

1.1.1  直流母线电流与电容电流应力的关系 

图 1 为三相半桥型电机驱动器的拓扑结构，其

中直流母线电流频谱主要由直流分量、开关频率族

和开关频率倍数族频率分量组成，不含有低频分

量。在电感和电容的滤波作用下可近似认为电源流

出的电流 Idc为直流，即所有高频纹波均流入直流母

线电容中。在此前提下，直流母线电容的电流有效

值 icap,rms 可表示为 

 2 2

cap,rms dc,rms dci i I   (1) 

M
A

B C

iA

iB

iC

idcIdc

icap

Vdc
N

Lin

vA

vB

vC

 

图 1  三相半桥型电机驱动器 

Fig. 1  Three-phase half-bridge motor drives 

基于功率守恒原理，驱动器的输入功率等于输

出功率。因此，供电电源的电流 Idc仅与运行工况有

关，其表达式为 

 dc N

3
cos

4
I mI   (2) 

式中：m 为调制比；IN为交流输出相电流的峰值；

cos为输出负载功率因数。 

因此，直流母线电容的电流应力 iC,rms 与直流母

线电流有效值 idc,rms 直接相关。相同负载工况下，

当直流母线电流有效值减小到最小值时，电容的电

流应力也随之减小到最小。 
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1.1.2  直流母线电流与开关状态序列的关系 

图 2 为一个开关周期内直流母线电流和开关状

态的波形。ugA、ugB、ugC 分别为驱动器三相上管的

驱动波形，下管的驱动波形与之互补。考虑非低载

波比情况，一个开关周期内交流输出电流可近似视

为不变，即用图中的水平虚线来代替实线，则直流

母线电流的有效值计算可由积分简化为乘积的累

加形式。 

idc

iA

iC

iA

iC

ugA

ugB

ugC

ta1 ta2tb2tb1

 

图 2  一个开关周期内直流母线电流波形 

Fig. 2  DC-link current waveforms in a switching period 

因此，直流母线电流应力与开关状态顺序无

关，而仅与每种开关状态的持续时间有关。根据该

结论，直流母线电流应力的研究步骤可分解为开关

状态作用时间求解和开关状态序列设计两步。 

1.2  模型建立 

1.2.1  开关状态和空间矢量 

电机驱动器中每种开关状态对应于一种电压

空间矢量。图 3 为三相半桥变流拓扑的空间矢量   

图。图中共有 8 个基本空间矢量，其中包括 6 个有

效矢量 U1、U2、U3、U4、U5、U6，和 2 个零矢量

U0、U7。 

U

Uo

U7(111)

U3(010)

U0(000)

U2(110)

U1(100)U4(011)

U5(001) U6(101)  

图 3  三相半桥型电机驱动器的空间矢量图 

Fig. 3  Space vector diagram of  

three-phase half-bridge motor drives 

为了引导负载电机定子磁链的轨迹近似为圆

形，驱动器应该输出以基波频率绕中心点旋转的电

压矢量。驱动器需要利用空间矢量合成原理来合成

所需要的参考电压矢量。以第 1 扇区为例，使用有

效矢量 U1 和 U2来合成参考电压矢量 Uo，开关周期

的剩余时间利用零矢量进行填充，可用(3)表示。 

 1 a s 2 b s o st T t T T U U U  (3) 

式中 ta、tb 分别为矢量 U1 和 U2 作用时间与开关周

期的比值。第 1 扇区内表达式为 

 

a U

b U

c a b

3
sin( )

2 3

3
sin

2

1

t m

t m

t t t





 
 







  

 (4) 

式中：tc为零矢量作用时间与开关周期的比值；U

为参考电压矢量的相位角。 

1.2.2  直流母线电流分析 

由基尔霍夫电流定律可知，直流母线电流等于

各桥臂流入的电流之和： 

 dc A A B B C Ci S i S i S i    (5) 

将负载电流近似为纯正弦信号，表 1 总结了基

本空间矢量所对应的直流母线电流。 

表 1  空间矢量与其直流母线电流 

Table 1  Space vector and its DC-link current 

空间矢量 U0 U1 U2 U3 U4 U5 U6 U7 

直流母线电流 0 iA iC iB iA iC iB 0 

1.2.3  优化目标函数 

根据图 2 中传统空间矢量调制(conventional 

space vector modulation，CSVM)的一个开关周期内

直流母线电流波形，在开关周期内输出电流视为不

变时，直流母线电流有效值可简化： 

 
s2 2 2 2

dc,rms1 dc a A b C0
s

1
d

T

i i t t i t i
T

    (6) 

式中 idc,rms1为一个开关周期内CSVM下直流母线电

流的有效值。 

在计算出每个开关周期内的电流有效值后，对

扇区内所有开关周期进行累加就可以获得整体的

电流有效值。 

由式(4)、(6)可知，当运行工况确定时，传统空

间矢量调制中每个开关周期内直流母线电流的有

效值是确定的。这种现象根本原因是：最近矢量分

配方式下，采用扇区内相邻的两个有效矢量合成参

考电压矢量并不存在可调的自由度。 

如果在矢量合成中不仅考虑参考电压矢量所

在扇区的有效矢量，而且考虑扇区外的矢量，则存
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在自由度进行直流母线电流有效值的优化。考虑最

一般的情况，即所有的有效矢量均参与矢量合成。

该情况下直流母线电流的有效值等于各个有效矢

量作用时间乘以该矢量下直流母线电流平方的叠

加。以第 1 扇区为例，表达式为 

s2 2 2 2 2 2 2 2

dc,rms2 dc 1 A 2 C 3 B 4 A 5 C 6 B0
s

1
d

T

i i t t i t i t i t i t i t i
T

        (7) 

式中：idc,rms2 为一个开关周期内新策略中直流母线

电流的有效值；t1—t6 分别为新策略中矢量 U1—U6

的作用时间与开关周期的比值。 

新策略期望在每一个开关周期内实现直流母

线电流有效值的最小。因此，将式(6)、(7)两式相减

的结果定义为 z1，如式(8)所示。z1衡量了新策略对

电容电流应力的减小量，实现 z1取值最大化是最终

的优化目标。 

 

2 2 2 2

1 dc,rms1 dc,rms2 a 1 A b 2 C

2 2 2 2

3 B 4 A 5 C 6 B

( ) ( )z i i t t i t t i

t i t i t i t i

      

    (8) 

为保证合成的参考电压矢量相同，矢量作用时

间需满足： 

 a 1 3 4 6

b 2 3 5 6

t t t t t

t t t t t

   


   
 (9) 

将式(9)代入式(8)并根据 iAiBiC0 进行化

简可得： 

2 2

1 1 2 A B 3 A 4 C 5 B C 6

1 1 2 2 3 3 3 4 4 5 6 6

0 0 2 ( 2 ) ( 2 ) 2z t t i i t i t i t i i t

c t c t c t c t c t c t

        

     (10) 

式中 c1—c6 分别为矢量 U1—U6 作用时间的系数，

称为价值系数，表达式为 

 2 2 2

A C dci ic xi yi i    (11) 

式中：ci为矢量 Ui 的价值系数，其中 UixU1yU2；

idci 为矢量 Ui的直流母线电流。 

价值系数决定了矢量对直流母线电流抑制的

作用程度，根据价值系数可将有效矢量分为 3 类： 

1）矢量 U1 和 U2 是该扇区中传统空间矢量调

制采用的有效矢量，其对直流母线电流抑制无作

用，因此这两种有效矢量的价值系数为 0。 

2）矢量 U4和 U5 的价值系数恒为负数或 0，这

说明两种矢量的引入只会造成直流母线电流有效

值的增加。因此，t4t50。 

3）矢量 U3 和 U6 的价值系数存在为正的可能

性，这说明两种矢量的引入可能会减小直流母线电

流有效值，需要根据运行工况进行判断。因此，t3

和 t6 是优化目标函数的优化变量。 

1.2.4  约束条件 

优化变量不能无限增加或减小，会受到许多约

束条件的限制。优化变量的约束条件可分为 3 类：

物理约束、交流输出约束、开关周期约束。 

1）物理约束：优化变量 t3 和 t6 的物理意义是

矢量作用时间，因此具有非负性，需满足： 

 3

6

0

0

t

t





 (12) 

2）交流输出约束：为保持合成的参考电压矢

量不变，在优化变量变化的过程中有效矢量的作用

时间需要始终满足式(9)。在此等式中，t1和 t2 需要

满足非负性，因此可得： 

 1 a 3 6

2 b 3 6

0

0

t t t t

t t t t

   


   
 (13) 

3）开关周期约束：有效矢量作用时间之和需

要不大于开关周期，并结合(9)消除 t1 和 t2得到： 

 3 6 a b c1t t t t t      (14) 

综上所述，上述过程基于时域分析建立了电容

电流应力优化模型，电容电流应力抑制问题转化为

求解附有若干约束条件的目标函数最大值的问题。 

2  电容电流应力最小策略 

基于建立的电容电流应力时域优化模型，本节

通过对优化模型的求解和矢量序列的设计提出了

电容电流应力最小策略(HBCCM)。 

2.1  基于图解法的线性规划模型求解 

根据 1 节所建立的优化模型，将三相半桥变流

拓扑中电容电流应力优化问题总结为 

 

1 3 3 6 6

6 3 a

3 6 b

3 6 c

3 6

max

s.t.

, 0

z c t c t

t t t

t t t

t t t

t t

 
  


 
  




 (15) 

式中：t3、t6为电容电流应力优化模型的决策变量；

c3、c6 为决策变量的价值系数；ta、tb、tc 为约束条

件的限额系数。在每个开关周期内价值系数和限额

系数均为恒定的常数，在不同开关周期这些系数会

发生变化。 

电容电流应力优化模型满足线性规划(linear 

programming，LP)模型的所有特征：具有一组连续

且非负的决策变量、具有一个由线性方程描述的目
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标函数来求取最大值、具有一组由互不矛盾的线性

不等式组成的约束条件。 

二维 LP 模型可采用简单直观的图解法进行求

解。图 4 为三相半桥变流拓扑中电容电流应力优化

模型的图解法过程。以 t3 为横轴、t6 为纵轴建立直

角坐标系，根据约束条件画出式(15)中优化问题的

可行域如图中阴影部分所示。根据限额系数值的不

同情况可分为 4 种不同的可行域：1）tcta && 

tctb；2）tcta && tctb；3）tcta && tctb；4）tc 

ta && tctb。 

t3t6
tc

O

(0, tc)

(tc, 0)

(a)　tcta && tctb

t3

t6t3ta

(0, 0)

c30 && 
c60

可行域
约束条件
目标函数

t6

c30 && c6<0

t3t6tb

c30 && 
c6<0

 

t3t6
tc

t6t3ta

c30 && 
c60

c30 && c6<0

t3t6tbc30 && 
c6<0

O

(0, ta)

(tc, 0)

(b)　tcta && tctb

t3(0, 0)

t6

 

t3t6
tc

t6t3ta

c30 && c60

c30 && c6<0

t3t6tb

c30 && 
c6<0

(0, 0)
O

(c)　tcta && tctb

t3

(0, tc)

(tb, 0)

t6

 

t3t6
tc

t6t3ta

c30 && 
c60

c30 && c6<0

t3t6tb

c30 && 
c6<0 (0, 0)

O

(d)　tcta && tctb

t3(tb, 0)

(0, ta)

t6

 

图 4  电容电流应力优化模型的图解法 

Fig. 4  Graphical method of the capacitor current stress 

optimization model 

先考虑 c60 的情况，在此坐标平面上，目标

函数可以表示为以 z1 为参数、c3/c6 为斜率的一族

直线，如式(16)所示。图中利用红色虚线来表示目

标函数转化的直线。 

 3
6 3 1

6 6

1c
t t z

c c
    (16) 

当价值系数 c6 为正时，寻找目标函数直线族中

与可行域相交且具有最大截距的直线，此时该直线

与可行域边界的交点就是最优解。反之价值系数 c6

为负时，寻找最小截距的直线。价值系数 c3 和 c6

的正负共同决定了目标函数直线的斜率。由于三相

负载电流不可能同时为正或同时为负，从表达式可

知，价值系数 c3 和 c6 不可能同时为正。因此，根据

价值系数的不同，可以将目标函数直线的斜率分为

3 种情况： 

1）c30 && c6<0，斜率c3/c6<0。 

2）c30 && c6<0，根据三相对称负载电流特

性，必定有斜率 0<c3/c6<1。 

3）c30 && c60，根据三相对称负载电流特

性，必定有斜率c3/c61。 

图 4 为不同限额系数和价值系数情况下求解得

到的最优解。将相同最优解的情况进行合并，最终

可以总结出三相半桥变流拓扑中电容电流应力优

化模型的最优解，如表 2 所示。c60 的情况同样

适用该最优解结果，因此统一在结果中。 

表 2  优化模型的最优解 

Table 2  Optimal solutions of the optimization model 

电流条件 时间条件 最优解(t3,t6) 其他时间(t0,t1,t2) 

c30 && c60 — (0,0) (tc,ta,tb) 

c30 
tctb (tc,0) (0,tatc,tbtc) 

tctb (tb,0) (tctb,tatb,0) 

c60 
tcta (0,tc) (0,tatc,tbtc) 

tcta (0,ta) (tcta,0,tatb) 

由表 2 中的最优解，可得到三相半桥变流拓扑

中实现电容电流应力最小的矢量时间分配，即当

c30、c60 时，采用传统矢量调制，仅使用本扇

区的有效矢量；当 c30 时，引入本扇区逆时针方

向的下一个有效矢量(如第 1 扇区是矢量 U3)，可将

该矢量称为超前矢量。引入超前矢量可减小矢量

U2时间但增加矢量 U1 时间，综合而言在 c30 时电

容电流有效值可变得更小。超前矢量的作用时间为

tb 和 tc 中较小的一个；当 c60 时，引入本扇区顺

时针方向的下一个有效矢量(如第 1扇区是矢量U6)，

可将该矢量称为滞后矢量，滞后矢量的作用时间为
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ta 和 tc 中较小的一个。如果在每个开关周期按照此

方法实时调整各矢量的作用时间，则在理论上可将

电容电流有效值减到最小值。 

根据最优解的电流条件和负载电流波形，画出

第 1 扇区中所提策略的分区域图，如图 5 所示。该

图根据参考电压矢量相位角和功率因数角之差U 

的值进行区域的划分。当U在区间[/6,/2]

和[5/6,/2]时，c30 则引入矢量 U3，对应于图

中蓝色区域；当 U在区间[/6,/6]和[5/6, 

7/6]时，c60 则引入矢量 U6，对应于图中灰色区

域；当 U在区间[/2,/6]和[/2,5/6]时，

c3<0和 c6<0则采用CSVM，对应于图中白色区域。 

/6 /2 5/6 7/6/6/25/6

引入 U6 引入 U3 引入 U6引入 U3

0

/4/4

/2/2

0 < U </3

0 < U </3 0 < U </3

0 < U </3 0 < U </3

传统 
SVM

传统 
SVM

c3 0 c6 0 c3 0 c6 0c3, c6 <0 c3, c6 <0

 U 

iA iBiC

 

图 5  第 1 扇区中策略的分区域图 

Fig. 5  Partition map of the strategy in the first sector 

图 5 中，红色横线代表固定功率因数角的情

况下第 1 扇区内参考电压矢量的相位角U 由 0 变

化到/6 的过程，红线落入的区域即代表了这种功

率因数角下电容电流应力最小策略会出现的情况。

例如，在0 时，第 1 扇区内 HBCCM 方法首先

引入 U6 后引入 U3；在/4 时，第 1 扇区内

HBCCM 方法首先引入 U3后转为采用 CSVM。 

2.2  矢量序列设计 

在获得矢量作用时间后需要对矢量序列进行

设计。下文仍以第 1 扇区为例进行说明。 

2.2.1  引入超前矢量 

根据表 2 中各矢量的作用时间，绘制出引入矢

量 U3 后的矢量合成图，如图 6 所示。当 tctb 时，

使用矢量 U1、U2、U3 来合成参考电压矢量，此时

将不再使用零矢量，这对应着调制比较高的运行工

况。当 tctb 时，使用矢量 U0、U1、U3 来合成参考

电压矢量，这对应着调制比较低的运行工况。从所

使用的矢量可知，当采用电容电流应力最小策略时

驱动器具有一相开关器件不动作的特性，这会显著

降低电机驱动器的开关损耗。 

U

Uo

U3(010) U2(110)

U1(100)

U

Uo

U3(010)

U1(100)
U0(000)

t3U3 

t1U1 t1U1 

t2U2 

t3U3 

t0U0  

 (a) tctb (b) tctb 

图 6  引入矢量 U3后的矢量合成图 

Fig. 6  Vector composition graph with vector U3 

图 7 为引入矢量 U3 后的矢量序列。为实现单

相开关器件不动作特性，将矢量序列设计为五段式

形式，且在前半开关周期和后半周期内平均分配相

同矢量的作用时间以提高输出电压质量。 

SA

SB

SC

U1 U0 U3 U0 U1

tb

(tctb)/ 
2

(tatb)/ 
2

 

(a) tctb 

SA

SB

SC

U1 U2 U3 U2 U1

tc
(tbtc)/ 

2
(tatc)/ 

2

 

(b) tctb 

图 7  引入矢量 U3后的矢量序列 

Fig. 7  Vector sequence with vector U3 

虽然高和低调制比工况的矢量序列不同，但在

实时控制器中可以统一为相同的情况进行处理。以

电机驱动器中常用的数字信号处理器为例，EPWM

模块的配置如图 8 所示，上述两种情况的比较值和

达到比较值时的开关动作是相同的，利于电容电流

应力最小策略的实际应用。在 EPWM 模块的计数

器设置为上下计数模式且周期值为 TPRD时，A 相的

比较值可以统一为(tatb) TPRD，B 相的比较值可以

统一为(tatc) TPRD。 

SA

tc(tatb)/2

比较值
计数值

SB

tb

TPRD

(tatc)/2

 

 (a) A 相 (b) B 相 

图 8  引入矢量 U3后 EPWM 模块的统一配置 

Fig. 8  Unified configuration of EPWM module with 

vector U3 



第 3 期 仝昊等：三相半桥型电机驱动器电容电流应力最小策略 1197 

2.2.2  引入滞后矢量 

图 9 为引入矢量 U6 后的矢量合成图。当 tcta

时，使用矢量 U1、U2、U6 来合成参考电压矢量，

此时对应着高调制比运行工况。当 tcta 时，使用

矢量 U0、U2、U6 来合成参考电压矢量，此时对应

着低调制比运行工况。引入矢量 U6 的矢量序列同

样具有单相开关器件不动作的特性。 

 

U

Uo

U2(110)

U1(100)

U6(101)

t1U1 

t2U2 

t6U6 

 

U

Uo

U7(111)

U2(110)

U6(101)

t6U6 

t2U2 

 

 (a) tcta (b) tcta 

图 9  引入矢量 U6后的矢量合成图 

Fig. 9  Vector composition graph with vector U6 

图 10 为引入矢量 U6 后的矢量序列。同样地，

两种矢量序列为五段式序列且具有半周期对称性。

两种矢量序列在实时控制器中也可统一为相同的

情况处理。 

SA

SB

SC

U2 U1 U6 U1 U2

tc
(tcta)/ 

2
(tbtc)/ 

2

 

(a) tcta 

SA

SB

SC

U2 U7 U6 U7 U2

ta
(tcta)/ 

2
(tatb)/ 

2

 

(b) tcta 

图 10  引入矢量 U6后的矢量序列 

Fig. 10  Vector sequence with vector U6 

2.2.3  传统矢量调制 

当 c3<0 和 c6<0 时，使用传统矢量调制。为与

前两种情况具有统一的单相开关器件不动作特性，

可采用五段式矢量序列。 

电机驱动系统中负载一般呈现感性，功率因数

角0。由图 5 可知，在/6 时第 1 扇区内电

容电流应力最小策略首先引入 U3 后转为采用

CSVM，此时采用以矢量 U1 为起始的矢量序列可以

避免矢量序列之间切换的额外开关动作。图 11 为

传统矢量调制下采用的五段式矢量序列。 

SA

SB

SC

U1 U2 U7 U2 U1

tctb/2ta/2

 

图 11  传统矢量调制的矢量序列 

Fig. 11  Vector sequence of traditional vector modulation 

根据扇区之间的对称性，可以设计出其他扇区

的矢量序列。采用提出的 HBCCM 方法可以实现开

关器件在 6 个扇区轮流不动作，从而有助于开关器

件之间的热均衡。 

2.3  所提方法的控制框图 

图 12 为采用 HBCCM 方法下的控制框图。控

制框图中电流控制环与常规驱动器中相同，所提方

法应用于调制策略来代替传统空间矢量调制。电流

控制环的输出 u和 u可用来获得 ta、tb和 tc。三相

电流可用来计算价值系数 c3 和 c6，两个价值系数的

正负决定了算法执行的 3 条分支，分别对应于 3 种

不同的矢量作用时间和矢量序列，最终基于算法执

行结果来输出开关器件的驱动信号。 
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B

C

iA

iB

iC
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Vdc



 


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dq
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t6  0
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图 7 中
矢量序列

图 11 中
矢量序列

图 10 中
矢量序列

c3, c6, ta, tb

 

图 12  采用所提方法下控制框图 

Fig. 12  Control block diagram with the proposed method 

由图 12 可知，相比于控制环路中的坐标变换

和电流环运算，所提方法仅需要少量的加减法运算

进行分支的选择和矢量作用时间计算，因此可有效

应用于实时控制器中。另一方面，所提方法会在每

个开关周期内执行一次，即使在工况切换的动态过
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程中仍可以很好地抑制电容电流应力。 

2.4  电容电流应力分析 

本节对HBCCM方法下的直流母线电容电流应

力进行数值计算分析，并与传统空间矢量调制

(CSVM)进行对比来说明所提方法的性能优势。 

图 13 为 HBCCM 和 CSVM 下调制比 m 和输出

功率因数 cos对直流母线电容电流有效值的影

响，图中数据为 MATLAB 软件中数值计算出的理

论值。图中的纵坐标为标准化后的电容电流有效

值，标准化的参考值选择输出相电流峰值来排除输

出负载的影响。由图可知，所提方法的曲面始终在

CSVM 的曲面之下，这说明所提方法在所有工况下

均具有更小或相等的电容电流应力。所提方法在高

功率因数下对电容电流应力具有明显抑制效果，特

别是在 CSVM 方法下的电流应力峰值处。随着功率

因数的不断降低，所提方法相比 CSVM 的电容电流

应力抑制效果逐渐变小。直至功率因数为 0 时，两

个方法下的电容电流有效值完全相同。 
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(a) CSVM 和 HBCCM 方法 
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(b) 两种方法下电容电流有效值的差值 

图 13  调制比和功率因数对电容电流有效值的影响 

Fig. 13  Influence of modulation index and  

power factor on capacitor current RMS 

直流母线电容电流应力的数值分析结果与上

文中理论分析相一致。由图 5 可知，在功率因数角

在[/6,/6]时，即高功率因数工况，所提方法在

所有参考电压矢量相位角U 下均会引入新的有效

矢量对电容电流应力进行抑制，此时相比传统方法

抑制效果最为明显。而随着功率因数的降低，所提

方法会在部分参考电压矢量相位角下采用 CSVM，

电容电流应力抑制效果逐渐减小。 

3  实验验证 

为了验证提出的方法，本文搭建了实验样机如

图 14 所示。在实验样机中，开关器件采用开关频

率 20kHz 的 SiC MOSFET，控制器采用德州仪器

C2000 系列的 DSP，直流母线电容采用型号为

C4AQIBW5300 的薄膜电容，输出负载采用电阻和

电感。七段式和五段式矢量调制具有近似相同的电

容电流应力。在本的实验中，同样具有单相开关器

件不动作特性的五段式空间矢量调制(CSVM5)作

为所提方法的对比对象进行实验。 

直流母线
电容

控制板

驱动板
风扇

 

图 14  本文的实验样机 

Fig. 14  Experimental prototype in this paper 

3.1  直流母线电流 

表 3 总结了实验中不同运行工况的具体参数。

由于直流母线电压和输出基波频率不会影响电容

电流应力，在实验中调整这两个参数来改变调制比

和功率因数。 

表 3  运行工况的具体参数 

Table 3  Specific parameters of operation conditions 

运行工况 调制比 功率因数 直流母线电压/V 输出基波频率/Hz 

OC1 0.5 0.98 270 100 

OC2 0.8 0.98 190 100 

OC3 0.5 0.00 130 200 

OC4 0.8 0.00  80 200 

3.1.1  电流波形与电容电流应力 

图 15 为 OC1(m0.5，cos0.98)工况下采用

CSVM5 和 HBCCM 的电流波形。图中由上向下依

次为交流输出电流 iA、直流母线电流 idc、电源输入

电流 Idc。由图可知，两种方法的交流输出电流均保
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持了良好的正弦性，电源输入电流近似为直流电流，

可以忽略其纹波成分。直流母线电流纹波波形的频

率为 6 倍基波频率，因此验证了以一个扇区进行分

析的合理性。相比 CSVM5 方法，所提方法对电流

纹波幅值减小的程度在不同区域有所不同，这是由

表 2 中优化模型最优解特性决定的。例如，在交流

输出电流 iA峰值处，此时参考电压矢量的相位角U

约为 0，(ta,tb,tc)分别为(0.375,0,0.625)，通过引入

矢量 U6 而完全不使用矢量 U1，因此电流纹波幅值

减小十分显著。而对于参考电压矢量的相位角U 约

为/6 时，(ta,tb,tc)分别为(0.433,0.433,0.134)，此时

由于零矢量时间不足导致仅有部分矢量U1被替代，

因此电流纹波幅值的最大值仍为矢量 U1 所对应的

电流 iA。综合来看，采用所提方法下的直流母线电

流纹波有效值 4.06A 相比 CSVM5 的 5.73A 有明显

减小，因此直流母线电容的电流应力也同样减小。 
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图 15  OC1 工况下的电流波形 

Fig. 15  Current waveforms under OC1 

图 16 为 OC2(m0.8，cos0.98)工况下采用

CSVM5 和 HBCCM 的电流波形。在此工况下，所

提方法对直流母线电流纹波有效值的减小程度相

比工况 OC1 更大，由 6.32A 减小到 3.99A。 

图 17 为 OC3(m0.5，cos0)工况下的电流

波形。如上文所述，在零功率因数工况下所提方法

将在所有开关周期内均采用 CSVM5，并具有与

CSVM5 相同的电容电流应力。因此，实验结果中 
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(b) HBCCM 

图 16  OC2 工况下的电流波形 

Fig. 16  Current waveforms under OC2 
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(b) HBCCM 

图 17  OC3 工况下的电流波形 

Fig. 17  Current waveforms under OC3 

采用 HBCCM 与采用 CSVM5 的电流波形完全相

同，两者的直流母线电流纹波有效值几乎相同。OC4

工况具有相似的实验结果。 

表 4 总结了实验结果中采用 CSVM5 和

HBCCM 下的直流母线电容电流有效值。实验结果

表明：在高功率因数下所提方法可以减小电容电流
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应力约 30%，在低功率因数下所提方法将实现与

CSVM5 相接近的电容电流应力。实验结果在各个

工况下与图 13 中分析结果相一致。 

表 4  电容电流有效值实验结果 

Table 4  Experimental results of capacitor current RMS 

方法 
直流母线电容电流有效值/A 

OC1 OC2 OC3 OC4 

CSVM5 5.73(100%) 6.32(100%) 4.08(100%) 5.11(100%) 

HBCCM 4.06(70.8%) 3.99(63.1%) 4.07(99.8%) 5.11(100%) 

3.1.2  电流波形与电容电流应力 

图 18 为 OC1、OC2 工况下所提方法在U 

0.084(第 1 扇区)时一个开关周期内的直流母线电

流细节波形。 
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(b) OC2 

图 18  OC1 和 OC2 工况下直流母线电流细节波形 

Fig. 18  Detailed waveforms of DC-link current under 

OC1 and OC2 

OC1 和 OC2 工况属于高功率因数场合，功率

因数角0.064。此时满足电流条件 c60，因此

在此开关周期中引入滞后矢量。OC1 工况中 m 

0.5，可以计算出此时 ta0.306、tb0.113、tc0.581，

满足时间条件 tcta。通过电流条件和时间条件查找

表 2 可得最优解(t3,t6)(0,ta)(0,0.306)、t10、

t20.419 及 t00.275。OC2 工况中 m0.8，可以计

算出此时 ta0.490、tb0.181、tc0.329，满足时

间条件 tc<ta。通过电流条件和时间条件可得最优解

(t3,t6)(0,tc)(0,0.329)、t10.161、t20.510 及 t0 

0。最后，通过将各矢量的作用时间代入到图 10 中

的矢量序列中，可得直流母线电流理论的波形。将

理论波形与实验波形相对比，两者完全一致，因此

可以验证所提方法的有效性。 

3.1.3  电容电流频谱分析 

图 19 为 OC2 工况下采用 CSVM5 和 HBCCM

的直流母线电容电流谐波频谱。图中数据通过对实

验波形进行 FFT 获得。实验结果表明：所提方法对

开关频率族的谐波影响最为明显，开关频率以上的

谐波幅度相对变化较小。开关频率 20kHz 处的电流

谐波幅值从 8A 以上减小到 3A 以下，这种特性可

以显著减小电流的有效值。 
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图 19  OC2 工况下的电容电流谐波频谱 

Fig. 19  Capacitor current harmonic spectrum under OC2 

3.2  交流侧输出谐波 

本节对所提方法的交流侧输出谐波特性进行

探究，CSVM5 同样作为对比对象。由于所提方法

在高功率因数下对电容电流应力抑制作用更大，本

节针对高功率因数工况(cos0.98)进行研究。 

交流输出电流波形决定于负载的阻抗特性，因

此 输 出 电 流 的 总 谐 波 失 真 度 (total harmonic 

distortion，THD)会受到负载的影响。文献[22]提出

了一种交流输出电流 THD 的近似计算公式，如   

式(17)所示，这个表达式按照纯电感负载的情况进

行考虑。 
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式中：In 为交流输出电流的第 n 次谐波的幅度；Vn

是交流输出电压的第 n 次谐波的幅度。 

通过将交流输出电压的实验波形进行快速傅

里叶分析可以获得电压频谱，并代入式(20)中可计

算出采用两种方法的交流输出电流 THD。图 20 绘

制了 cos0.98 时交流输出电流 THD 随调制比变

化的曲线。图中选择了 CSVM5 下电流 THD 作为参

考值进行标准化。实验结果表明：所提方法下相比

CSVM5 具有更高的输出 THD，随着调制比的增加，

两种方法的输出电流 THD 逐渐接近。这个结果是

可以预见的，所提方法中使用超前矢量或滞后矢量

参与矢量合成，这些矢量距离参考电压矢量更远，

从而造成了输出谐波的增加。 
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图 20  交流侧电流 THD 随调制比变化曲线 

Fig. 20  Curve of AC current THD with modulation index 

综上所述，提出的 HBCCM 方法在实现电容电

流应力最小的同时不能同时改善交流侧输出波形

质量。但是宽禁带器件的应用显著提高了驱动器的

开关频率，从而降低了输出电流纹波。因此，在这

种背景下交流侧输出 THD 的少量增加不会对系统

造成明显影响，而电容电流应力抑制更为关键。 

3.3  驱动器效率 

图 21 为功率因数 cos0.98 时采用 CSVM5

和 HBCCM 方法下的驱动器效率，该图中数据通过

通用型功率分析仪 PM6000 测试得到，其中未考虑

实验平台中辅助电源的功率消耗。所提方法与

CSVM5 均具有单相开关器件不动作的特性。在每

个开关周期内两种方法的开关动作次数相同，所提

方法可能在超前矢量和滞后矢量序列切换时额外

动作一次，但这个额外动作的频率是输出基波频

率，相比开关频率而言可以忽略，因此两种方法具

有几乎相同的开关损耗。实验结果表明：两种方法

具有较为接近的效率曲线,且都实现了较高的驱动

器效率，效率的最高点约为 99.4%。 
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图 21  驱动器效率图 

Fig. 21  System efficiency diagram 

4  结论 

针对三相半桥型电机驱动器，本文提出了一种

基于扩展扇区外矢量的电容电流应力最小策略。该

策略主要包含电容电流应力抑制的矢量时间分配

与矢量序列两部分。其中矢量时间分配基于时域优

化模型并由线性规划的图解法求解导出。矢量序列

分为超前矢量、滞后矢量、和传统矢量调制 3 种情

况并具有单相开关器件不动作特性。经过本文的分

析与实验可得到以下结论： 

1）本文方法通过使用参考电压矢量所在扇区

外的矢量可实现三相半桥型电机驱动器理论上的

最小电容电流应力。 

2）本文方法在电机驱动器处于高功率因数工

况下效果显著，与传统空间矢量调制相比，可以减

小约 30%的电容电流应力。 
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