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摘 要: 考虑电枢反应中磁饱和现象和驱动器功率管非线性特性等因素的影响,为了解决航空油泵电机相电流谐波

含量大、畸变较为严重的问题,提出一种新型的相电流畸变纠正控制方法. 该方法通过电流前馈幅值补偿能够基本

消除各周期相电流幅值的波动,并通过迭代收敛控制,最终将相电流强制纠正为标准正弦波,从而解决了相电流畸变

的难题.实验结果表明,所提出的相电流畸变纠正控制方法可以有效减少相电流幅值,提高电机系统的效率.
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Abstract: In order to improve current performance, a new control method is proposed to correct the distortion of phase

current, in which the magnetic saturation and the nonlinear characteristic of inverters are considered. The amplitude

fluctuation is eliminated by using feed forward current amplitude compensation. Meanwhile, based on iteration convergence

control, the phase current is compulsorily corrected to a standard sinusoidal shape. Then, the problem of the phase current

distortion is successfully solved. The experimental results show that the amplitude of phase current is reduced effectively,

and the efficiency of motor system is improved．
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0 引引引 言言言

航空油泵电机为飞行器提供燃油泵所需的动力,

在燃油系统中具有举足轻重的地位,其性能直接影响

到整个飞行系统的性能.航空油泵要求电机具有结构

简单、可靠性高、功率密度高等特点, 多采用开关磁

阻容错电机[1-2]或永磁容错电机[3-5]. 永磁容错电机兼

具开关磁阻电机的容错性, 且拥有更高的效率,受到

国内外航空领域学者的广泛关注[6]. 永磁容错电机属

于永磁同步电机, 一般而言, 其调速系统由 2个控制

环组成, 由外向内分别为速度和电流环[7], 其中电流

环是影响电机调速系统性能的关键因素[8]. 对于在空

间和重量方面有较大限制的航空油泵电机,高性能的

电流环控制方法更可以起到关键作用. 目前,电流环

控制方法主要有 PID控制[9]、状态反馈控制[10]、预测

控制[11-12]和滞环控制[13]等. PID控制实现简单, 性能

可靠,但是在电流采样噪声和系统控制延时的影响下,

很难同时兼顾响应的快速性和稳定性;状态反馈控制

需要对系统进行精确建模,同时建立对应的状态方程

和观测器, 并且进行在线或离线的模型参数辨识, 但

在实际应用中难以获得足够精确的系统模型;预测控

制可以实现对指令信号无超调且快速的跟踪,但是同

样依赖于被控对象的精确系统模型[14],需要在控制过

程通过各种方法针对模型参数的不准确进行补偿和

修正,实现起来较为复杂;滞环控制快速性较好,但这

种Bang-Bang控制方法存在纹波大、开关频率不固定

等缺陷,不适用于高性能控制场合[15].

在永磁容错电机调速系统中, 由于电枢反

应[16-17]磁饱和现象和功率管非线性特性[18]等因素

的影响,相电流会发生较为严重的畸变.对于该类型

电机,所采用的电流环控制方法应该具有较强的畸变
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纠正能力, 以保证电机系统具有较高的效率.现有电

流环控制方法存在各自的弊端,不能很好地抑制相电

流中的谐波分量. 鉴于此,本文首先结合永磁容错电

机结构和控制原理, 分析了相电流畸变发生的原因,

然后基于 id = 0控制原理,提出一种新型的相电流畸

变纠正方法. 该控制方法包含电流前馈幅值补偿和迭

代收敛控制两个主要畸变纠正方法,电流前馈幅值补

偿可以基本消除相电流幅值波动,迭代收敛控制通过

重复迭代可将相电流强制纠正为标准正弦波.实验分

析表明,所提出的相电流畸变纠正控制方法可以有效

减少相电流幅值,提高电机系统的效率.

1 拓拓拓扑扑扑结结结构构构和和和控控控制制制原原原理理理

1.1 拓拓拓扑扑扑结结结构构构

本文研究的航空油泵电机采用如图 1所示的四

相永磁容错电机结构, 每相采用集中式单层绕组, 各

相之间由无绕组的容错齿隔离开来. 容错齿为各相

绕组提供相对独立的磁路, 从而将各相绕组的磁路

相互解耦.为了提高磁场利用率,同时增加反电动势

的正弦度,转子中永磁体采用表面贴装Halbach阵列.

Halbach阵列不仅可以将气隙磁通密度提高为传统结

构的
√
2倍,还可以抑制电枢反应对气隙磁场的影响,

改善气隙磁场波形.
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图 1 四相永磁容错电机截面图

1.2 控控控制制制原原原理理理

为了尽可能地提升电机及其驱动系统的效率,进

而减少所需功率管数量和电源重量,采用 id = 0的控

制策略.此时,对应的时间相量如图 2所示.
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图 2 id = 0的时间相量

图 2中: 𝐸̇0为永磁气隙基波磁场所产生的空载

反电动势相量, 𝐼𝑎为定子相电流相量, 𝐼𝑞为交轴电枢

电流相量, 𝑥𝑎𝑞为交轴电枢反应电抗, 𝑥𝜎为定子漏抗,

𝑟𝑎为定子绕组电阻, 𝑈̇为外施控制电压, 𝜃为功率角.

对于采用表贴式转子磁路结构的四相永磁容错电机

而言,此时 𝐸̇0与 𝐼𝑎保持同相,可使用最小的定子电流

获得所需的转矩.由于定子电流最小,铜耗下降,最终

提高了电机的效率.

在本文的四相永磁容错电机中,永磁体采用表面

贴装Halbach阵列, 所以空载反电动势具有较高的正

弦度. 当该电机转速为 1 000 rpm时测得的空载反电

动势如图 3所示. 由前文所述可知, 为了使电机具有

较高的效率,需要一直保持 𝐸̇0与 𝐼𝑎同相.又因为空载

反电动势为正弦波,所以 𝐼𝑎也应该被控制为正弦波.
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图 3 实测 1 000 rpm时空载反电动势波形

2 相相相电电电流流流畸畸畸变变变产产产生生生原原原因因因分分分析析析

在驱动器中,通过改变功率管输出 PWM波的占

空比来调整每相控制电压的有效值,从而控制各相的

电流. 由于功率管直接输出的控制量为控制电压,而

不是电枢相电流,一般会根据转子位置给出正弦控制

电压对永磁容错电机进行控制.实际上, 当控制电压

呈正弦规律变化时,受电枢反应中磁饱和现象和功率

管的非线性特性等因素的影响,电枢相电流会发生畸

变,富含谐波分量. 图 4为电枢相电流的频谱分析图.

由图 4中各谐波分量幅值占基波幅值的百分比可见,

3次和 5次谐波为相电流畸变的主要谐波分量.
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图 4 相电流频谱分析图

当永磁同步电机负载运行时, 会发生电枢反应,

并且由于磁饱和的影响, 最终会使相电流发生畸变,

具体过程如下. 首先,定子的四相绕组中存在四相对

称驱动电流,从而在定子中产生以同步速度旋转的电

枢磁势𝐹𝑎,有

𝐹𝑎 =
𝑚1

2
0.9

𝑁1𝑘𝑤1

𝑝
𝐼𝑎. (1)

其中: 𝑚1为定子绕组相数, 𝑁1𝑘𝑤1为定子绕组有效匝

数, 𝑝为电机极对数. 𝐹𝑎可被分解为直轴电枢反应磁

势𝐹𝑎𝑑和交轴电枢反应磁势𝐹𝑎𝑞,即

𝐹̇𝑎 = 𝐹̇𝑎𝑑 + 𝐹̇𝑎𝑞. (2)

当空载反电动势 𝐸̇0与相电流 𝐼𝑎之间的内功率

因数角为Ψ时,有

𝐹𝑎𝑑 = 𝐹𝑎 sinΨ , 𝐹𝑎𝑞 = 𝐹𝑎 cosΨ . (3)
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相应的电流分量为

𝐼𝑑 = 𝐼𝑎 sinΨ , 𝐼𝑞 = 𝐼𝑎 cosΨ . (4)

𝐹𝑎的存在产生了电枢反应磁通 Φ̇𝑎, Φ̇𝑎在定子绕

组内产生相应的电枢反应电势 𝐸̇𝑎. 由于 𝐸̇𝑎超前于

𝐼𝑎90°, 𝐸̇𝑎可以表示为

𝐸̇𝑎 = 𝑗𝑥𝑎𝐼𝑎 = 𝑗𝑥𝑎𝑑𝐼𝑑 + 𝑗𝑥𝑎𝑞𝐼𝑞, (5)

其中𝑥𝑎为电枢反应电抗,反映了电枢反应磁通 Φ̇𝑎所

经过的磁路情况. 直轴电枢反应电抗𝑥𝑎𝑑和交轴电枢

反应电抗𝑥𝑎𝑞, 分别反映了直轴电枢反应磁通 Φ̇𝑎𝑑和

交轴电枢反应磁通 Φ̇𝑎𝑞所经过的磁路情况. 另一方面,

漏磁通 Φ̇𝜎产生了漏电势 𝐸̇𝜎,引入定子漏抗𝑥𝜎,有

𝐸̇𝜎 = 𝑗𝑥𝜎𝐼𝑎 = 𝑗𝑥𝜎𝐼𝑑 + 𝑗𝑥𝜎𝐼𝑞. (6)

因此,永磁同步电机的电压平衡方程式为

𝑈̇ = 𝐸̇0 + 𝑟𝑎𝐼𝑎 + 𝐸̇𝑎 + 𝐸̇𝜎 =

𝐸̇0 + 𝑟𝑎𝐼𝑎 + 𝑗(𝑥𝜎 + 𝑥𝑎𝑑)𝐼𝑑 + 𝑗(𝑥𝜎 + 𝑥𝑎𝑞)𝐼𝑞. (7)

由于磁饱和的原因, 当相电流发生变化时, 气

隙磁场会相应发生变化, 𝑥𝑎𝑑,和𝑥𝑎𝑞随之改变. 由式

(7)可知, 𝑥𝑎𝑑和𝑥𝑎𝑞的变化会反过来影响电枢相电流,

电枢相电流、𝑥𝑎𝑑和𝑥𝑎𝑞的这种强耦合关系最终使得

相电流发生畸变.另外,功率管存在一定的管压降,因

此具有一定的非线性特性. 在实际运行时,功率管在

每个调制周期中输出的电压平均值将会偏离设定值,

从而使得电流波形发生畸变.对于功率管的非线性特

性, 已有较多文献进行了创新性研究,限于篇幅本文

将不再赘述, 具体可参见文献 [18]. 功率管的管压降

和电枢反应中磁饱和现象共同作用,使得电枢相电流

中蕴含大量奇次谐波,发生较严重的畸变.

3 相相相电电电流流流畸畸畸变变变纠纠纠正正正控控控制制制方方方法法法

3.1 前前前馈馈馈电电电流流流幅幅幅值值值补补补偿偿偿

因为在加工和安装方面不可避免地存在误差,所

以在本文研究的航空油泵电机中,转子的 3对磁极存

在不完全对称现象,对应的气隙宽度也有细微的差别.

上述因素使得在同一相电枢绕组中, 3对磁极对应的

相电流并不相同.由图 5所示的实测相电流波形可见,

相电流幅值和形状以 3个相电流周期为单位产生周

期性脉动.这种相电流的周期性变化会增加电机的转

矩脉动,增大相电流最大幅值,降低电机的效率,应该

通过补偿消除其影响.
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图 5 实测相电流波形

采用给控制电压乘以一个补偿系数的方式对相

电流进行补偿,最终使得各周期相电流幅值相等.考

虑到该脉动周期 3倍于相电流的周期,为了简化算法

复杂度,建立一个大小为 6的数组储存相电流对应的

补偿系数. 数组包含元素𝐴[1] ∼ 𝐴[6],分别作为第 1

个周期 0°∼180°、第 1个周期 180°∼ 360°、第 2个周

期 0°∼ 180°、第 2个周期 180°∼ 360°、第 3个周期 0°

∼ 180°、第 3个周期 180°∼ 360°所对应的相电流补偿

系数. 如果补偿前相电流幅值偏小,则对应的补偿系

数大于 1;反之,则对应的补偿系数小于 1. 令 𝜃为通过

旋转变压器检测到的转子机械角换算出的电角度,当

基础正弦波控制电压为𝑈𝑚 sin 𝜃且对应的前馈电流

幅值补偿系数为𝐴[𝑗]时,经过前馈电流幅值补偿的控

制电压𝑈𝑓为

𝑈𝑓 = 𝐴[𝑗]𝑈𝑚 sin 𝜃. (8)

当电机运行在工作转速时,调整补偿系数使得相

电流各周期幅值相等. 实验表明,在其他转速下,使用

同样的补偿系数也可以达到较好的效果,相电流各周

期的幅值差异也得到了较好的补偿.前馈电流幅值补

偿使得相电流各周期差异减小,可以减小下文中迭代

收敛控制方法中的积分增益, 增加了系统的稳定性,

同时增强了系统的动态响应性能.

3.2 迭迭迭代代代收收收敛敛敛控控控制制制方方方法法法

在进行前馈电流幅值补偿后,各周期相电流幅值

的差异基本被消除,但是相电流中依然存在大量谐波

分量,因此需要采用迭代收敛控制方法对相电流进行

进一步的补偿.

由于相电流以 3个周期为单位发生周期性变化,

对应这 3个周期的相电流建立一个用于储存对应相

电流补偿值的数组. 因为功率管实际上只能控制输出

的控制电压,所以数组中储存的实际上是对应的控制

电压补偿值.考虑到实际旋转变压器角度检测的精度

和算法的计算量,数组大小定为 360. 令该数组的元素

为𝑈 [𝑖](𝑖 = 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ , 360), 则每个数组元素储存了相
电流 3°电角度对应的补偿值. 𝑈 [1] ∼ 𝑈 [120]表示相

电流第 1个周期对应的控制电压补偿值, 𝑈 [121] ∼
𝑈 [240]表示第 2个周期对应的控制电压补偿值,

𝑈 [241] ∼ 𝑈 [360]表示第 3个周期对应的控制电压

补偿值. 考虑到式(8)中所采用的前馈电流幅值补偿,

控制器最终输出的控制电压为

𝑈 = 𝑈𝑓 + 𝑈 [𝑖] = 𝐴[𝑗]𝑈𝑚 sin 𝜃 + 𝑈 [𝑖]. (9)

相电流补偿值数组中元素𝑈 [𝑖]的数值通过迭代

的方式得到.首先, 通过电流传感器检测定子相电

流 𝐼 , 并求得每 3个相电流周期中电流的最大值 𝐼𝑚.

将 𝐼𝑚 sin 𝜃作为参考标准正弦波, 与当前检测到的定



902 控 制 与 决 策 第 30 卷

子相电流 𝐼相减,将得到的差Δ𝑖乘以增益𝐾𝑝后累加

到该电角度对应的相电流补偿值数组中. 实际上,这

是一个迭代计算的过程,通过多个相电流周期的重复

迭代,相电流补偿值数组中的补偿值将会越来越接近

真实所需的控制电压补偿值,最后使得输出的控制电

压能够产生接近参考标准正弦波 𝐼𝑚 sin 𝜃的相电流.

采用 𝐼𝑚 sin 𝜃作为参考标准正弦波的优点是, 可以在

负载未知的情况下计算出相对合理的参考电流,而不

需要对电机进行具体建模.

实际上,由于功率管和各种外界因素的影响,定

子相电流存在一定的纹波和干扰噪声, 即使进行滤

波后, 这些纹波和干扰噪声也难以完全消除,这造成

了 𝐼𝑚测量值总是比实际所需要的参考标准正弦波幅

值要大的现象. 如果直接使用 𝐼𝑚 sin 𝜃作为参考标准

正弦波,则会使纠正后的相电流 𝐼永远无法到达参考

值 𝐼𝑚 sin 𝜃, 进而使相电流补偿值数组中𝑈 [𝑖]一直迭

代累加直到溢出,最终使电机转速失控.为了避免这

种现象的发生,需要在迭代计算过程中引入一个衰减

系数𝐾(0 < 𝐾 < 1), 𝐾的值非常接近于 1. 若𝑈𝑘[𝑖]为

第 𝑘次迭代时𝑈 [𝑖]的值,则通过迭代得到𝑈𝑘+1[𝑖]值的

计算式为

𝑈𝑘+1[𝑖] = 𝐾(𝐾𝑝(𝐼𝑚 sin 𝜃 − 𝐼) + 𝑈𝑘[𝑖]). (10)

在迭代的过程中, 由于检测到的 𝐼𝑚总是偏大,

𝑈 [𝑖]值不断通过积分增大.引入衰减系数𝐾后, 随着

𝑈 [𝑖]的增大,每次迭代中衰减系数𝐾造成的减少量 (1

− 𝐾)𝑈 [𝑖]最终与由于测量值 𝐼𝑚偏大产生的误差量

Δ𝑖𝑒的影响相互抵消, 此时𝑈 [𝑖]的值收敛. 迭代过程

中, 𝑈 [𝑖]的收敛性证明如下.

当𝑈𝑘[𝑖] <
𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒
1−𝐾

时, 0 < 𝐾 < 1,有

(1−𝐾)𝑈𝑘[𝑖] < 𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒. (11)

又因为式 (10)成立,变换式 (11)后可得

𝑈𝑘[𝑖] < 𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒 +𝐾𝑈𝑘[𝑖] = 𝑈𝑘+1[𝑖]. (12)

所以当𝑈𝑘[𝑖] <
𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒
1−𝐾

时, 𝑈𝑘+1[𝑖] > 𝑈𝑘[𝑖]. 同理有

𝑈𝑘+1[𝑖]

⎧⎨⎩
< 𝑈𝑘[𝑖], 𝑈𝑘[𝑖] >

𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒
1−𝐾

;

= 𝑈𝑘[𝑖], 𝑈𝑘[𝑖] =
𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒
1−𝐾

.

又因为在稳定的电机转速和负载情况下, 对于

特定的数组元素𝑈 [𝑖], 误差量Δ𝑖𝑒是一个定值, 所以

𝑈 [𝑖]的值最终收敛于𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒/(1−𝐾),即

𝑈𝑘→+∞[𝑖] = 𝐾𝐾𝑝Δ𝑖𝑒/(1−𝐾). (13)

综上, 𝑈 [𝑖]的收敛性得证.

由式 (13)可得

𝐾 =
𝑈𝑘→+∞[𝑖]

𝑈𝑘→+∞[𝑖] +𝐾𝑝Δ𝑖𝑒
. (14)

所以𝐾的值可根据式 (14)的变换 (式 (15))估算,然后

通过实验纠正,有

𝐾 =
𝑈𝑖max

𝑈𝑖max +𝐾𝑝Δ𝑖𝑒max
. (15)

其中: Δ𝑖𝑒max为整个相电流周期中误差量Δ𝑖𝑒的最

大值, 可由实验测得; 𝑈𝑖max为相电流补偿值数组中

𝑈 [𝑖]的最大允许值,一般可以取值为电源电压的 10%.

得到𝐾的估算值后,需要通过实验进行纠正.具体纠

正规律是: 当经过补偿的相电流正弦度较差时, 表

明𝑈 [𝑖]的收敛值过小,应适当增大𝐾值;当相电流补

偿值数组𝑈 [𝑖]中的数稳定较慢时,表明𝑈 [𝑖]的收敛值

过大,所需迭代次数过多,应适当减小𝐾值.遵循此纠

正规律,即可找到性能的最优点,通过调整𝐾的数值,

可以使得最终𝑈 [𝑖]以合适的收敛速度稳定在适当的

数量级上, 从而保证迭代过程收敛, 避免电机转速失

控的现象发生. 另外,由式 (9)可知,最终输出的控制

电压由𝑈 [𝑖]和𝑈𝑓组成. 因为迭代收敛过程每个电周

期迭代一次,在电机动态变化过程中𝑈 [𝑖]的变化量相

对较小,且𝑈 [𝑖]的数值相对于前馈控制电压𝑈𝑓较小,

影响动态性能的主要因素是式中前馈部分𝑈𝑓 . 所以,

𝑈 [𝑖]所对应的迭代收敛控制对动态性能影响较小.

在采用前馈电流幅值补偿的基础上,迭代收敛控

制方法以计算出的标准正弦波为参考,通过多次迭代

修正所需补偿的电压值𝑈 [𝑖],最终使得相电流趋于正

弦波.整个航空油泵电机控制系统如图 6所示.
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图 6 电机控制系统
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图 6中: 前馈电流幅值补偿为𝑈𝑓 = 𝐴[𝑗]𝑈𝑚 sin 𝜃;

迭代收敛控制为

𝑈𝑘+1[𝑗] = 𝐾(𝐾𝑝(𝐼𝑚 sin 𝜃 − 𝐼) + 𝑈𝑘[𝑖]),

𝑈 = 𝑈𝑓 + 𝑈 [𝑖].

4 实实实验验验分分分析析析

用于进行电机测试的实验平台如图 7所示. 采

用数字信号处理器TMS320F28069作为控制器,使用

一台发电机作为加载系统与实验样机同轴连接, 以

便进行带载实验. 实验样机采用实验室自行研制的

航空油泵四相容错电机, 额定功率为 15 kW, 额定转

矩为 9.55 N⋅m,额定转速为 15 000 rpm,额定相电流幅

值为 47.1 A,极对数为 3,相电感为 0.95 mH,相电阻为

0.57Ω. 为了方便实验, 本文在电机使用时降低转速

和功率,发电机与实验样机中间通过转矩转速传感器

相连, 该传感器不仅可以测量电机的输出转矩和转

速,还可以测得电机的输出功率. TMS320F28069输出

的PWM波通过驱动芯片控制绝缘栅双极型晶体管

(IGBT)的关断和导通,进而控制电机的相电压,从而

驱动电机旋转.电机上加装旋转变压器检测电机转

子的机械角度, 每相驱动电路中均装有电流传感器

以检测相电流. 实验中,控制器直流输入电压为 24 V,

采样和控制周期为 50µs. 为方便对比,电机转速均为

1 000 rpm.

图 7 实验平台实物

采用无补偿的正弦波电压矢量控制方法, 将由

旋转变压器检测到的转子机械角度换算成电角度 𝜃,

直接给出控制电压𝑈𝑚 sin 𝜃. 此时相电流波形如图

8(a)所示,可以看到,相电流幅值波动较大,且相电流

有较为严重的畸变, 由此可判定相电流中富含谐波

分量. 此时测得的相电流最大幅值为 6.7 A, 控制器

输入主电流为 5.1 A,电机输出转矩为 0.862 4 N⋅m,输

出功率为 90.3 W. 由前文所述的控制器直流输入电

压可算得此时整个航空油泵电机系统的综合效率为

73.8%.

采用前馈电流幅值补偿控制方法后, 相电流波

形如图 8(b)所示, 可以看到, 相电流幅值波动基本

被消除, 但相电流畸变依然很严重, 其中的大量谐

波分量依然存在. 此时测得的相电流最大幅值为

5.15 A, 控制器输入主电流为 5.0 A, 电机输出转矩为
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图 8 采用不同控制律时相电流波形

0.850 0 N⋅m,输出功率为 89.0 W,整个航空油泵电机系

统的综合效率为 74.2%. 可以看到, 采用前馈电流幅

值补偿控制方法后, 相电流最大电流幅值明显减小,

但电机效率提升不大.

在前馈电流幅值补偿的基础上, 采用迭代收敛

控制方法,此时相电流波形如图 8(c)所示,可以看到,

相电流基本被纠正为标准正弦波,由此可判定相电流

中的大量谐波分量已经被基本消除. 此时使用的衰

减系数𝐾的值为 0.998 3, 测得的相电流最大幅值为

3.6 A, 控制器输入主电流为 4.7 A, 电机输出转矩为

0.869 1 N⋅m, 输出功率为 91.0 W, 整个航空油泵电机

系统的综合效率为 80.7%. 相比于无补偿的正弦波电

压矢量控制方法,相电流最大幅值减少了 29.9%,系统

综合效率提升了 6.9%. 由此表明,本文所述相电流畸

变纠正控制算法能够较好地消除相电流谐波,同时可

以减少相电流最大幅值,提高电机系统综合效率.

5 结结结 论论论

本文以航空油泵永磁容错电机为研究对象,分析

了该电机相电流发生畸变的原因,并提出了对应的纠

正控制方法,得到以下结论:

1)相电流发生畸变的主要原因是电枢反应中磁

饱和现象和功率管的非线性特性等,这些因素使得相

电流中富含奇次谐波分量.

2)本文所提出控制方法的控制原理基于 id =

0控制,包含电流前馈幅值补偿和迭代收敛控制两个
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主要畸变纠正方法. 电流前馈幅值补偿可以基本消除

相电流幅值波动,迭代收敛控制通过重复迭代可将相

电流强制纠正为标准正弦波.

3)实验表明, 相比于传统的正弦波电压矢量控

制,本文所述的相电流畸变纠正控制可以很好地消除

相电流谐波,减少相电流幅值,最终提升电机系统效

率.
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