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开绕组六相永磁同步电机模型预测电流控制

于佳正，张志锋，孙全增，张清艺

（沈阳工业大学 电气工程学院，辽宁 沈阳 110870）

摘要：针对六相永磁同步电机模型预测电流控制中存在固有的共模电压较大和计算量繁重的问题，提出

了一种开绕组六相永磁同步电机模型预测电流控制方法。首先，将六相永磁同步电机绕组的中性点打开并接

入两个六相电压源逆变器，形成双逆变器馈电的开绕组结构，目的是抵消逆变器之间共模电压。其次，双逆变

器馈电会产生繁多的电压矢量，从中选出具有零共模电压性质的矢量。在此基础上，又考虑了 x-y平面的谐波

电流问题和母线电压利用率的问题，将矢量集精简为一个包含 7个电压矢量的控制集，减少了计算负担。最

后，通过与现存的传统六相永磁同步电机模型预测电流控制方法进行对比仿真，证明了所提出方法的有效性。
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Model Predictive Current Control of Open⁃end Winding Six⁃phase Permanent Magnet Synchronous Motor

YU Jiazheng，ZHANG Zhifeng，SUN Quanzeng，ZHANG Qingyi

（School of Electrical Engineering，Shenyang University of Technology，Shenyang 110870，Liaoning，China）

Abstract：Aiming at the inherent problems of large common-mode voltage and heavy computation in model

predictive current control of the six-phase permanent magnet synchronous motor（PMSM），a model predictive

current control method for an open-end winding six-phase PMSM was proposed. Firstly，the neutral point of the six-

phase PMSM was opened and two six-phase voltage source inverters were connected to form an open-end winding

structure fed by a dual inverter structure，in order to offset the common-mode voltage between inverters. Secondly，

a wide range of voltage vectors were fed by a dual inverter，from which the vector with zero common-mode voltage

property was selected. On this basis，the harmonic current in the x-y plane and the utilization rate of bus voltage

were considered，and the vector set was reduced to a control set containing seven voltage vectors，which reduces the

computational burden. Finally，compared with the existing model predictive control method of traditional six-phase

PMSM，the effectiveness of the proposed method was proved.

Key words：model predictive current control（MPCC）；six-phase permanent magnet synchronous motor

(PMSM)；common-mode voltage（CMV）；open-end winding structure；harmonic current

与三相电机相比，六相永磁同步电机具有很

多优势，如可靠性高、容错能力强、转矩脉动小、

控制自由度高和电压利用率高等[1-2]，这些优势使

其被广泛应用于船舶推进、电动汽车、机车牵引、

风力发电等大功率应用场合[3-4]。六相电机驱动

系统通常配备两电平或多电平的电压源逆变器

（voltage source inverter，VSI）[5-6]。相比于两电平

VSI，多电平多相VSI可以实现零共模电压（CMV），

且等效开关频率更低，可以减少系统的损耗[7]。

基于开绕组永磁同步电机的双逆变器拓扑结构

是实现多电平VSI的有效手段[8]。双六相电压源

逆变器（dual six⁃phase voltage source inverter，DS⁃
VSI）可以由单个电压源（共直流母线型）或多个

电压源（隔离直流母线型）供电，相比于后者，前

者更方便、硬件要求更低[9]，因此具有更广阔的应

用前景。

在电机控制系统中不可避免地会产生CMV，
高幅值的CMV会引起较大的电机轴电压和轴电
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流，损害电机轴承，降低电机使用寿命[10]，因此抑

制或消除CMV是很有必要的。目前解决CMV问

题的方式主要有两种，一种是引入无源或者有源

滤波器，通过设计外部电路来抵消 CMV[11]，另一

种是通过修改电机的电压矢量控制集从而改变

逆变器的 PWM模式[12]。相比于前者，后者成本

低、设计简单、控制灵活，因此近年来被众多学者

所关注。

模 型 预 测 控 制（model predictive control，
MPC）在电力电子领域应用非常广泛，它可以灵

活控制多个重要参数（如电机转矩脉动、开关频

率、功率损耗、最大输出电流等），具有良好的动

态响应，实现多目标最优化控制，因此已成为六

相VSI的一种简单有效的控制方法[13-14]。MPC分

为模型预测转矩控制（model predictive torque
control，MPTC）[15]和模型预测电流控制（model pre⁃
dictive current control，MPCC）[16]，MPTC中代价函

数包括电磁转矩和定子磁链，而MPCC中代价函

数仅包括电流，且电流之间量纲相同，基于后者

的控制系统设计起来更为容易。目前针对多相

电机MPCC的优化方式主要是利用虚拟矢量合成

方法简化控制集[17-18]，该方法可以消除谐波的权

重系数，从而减小计算量，在确保高系统响应速

度的前提下，精准地达到了目标矢量的角度和幅

值。文献[19-20]针对五相电机提出两种基本电

压矢量合成虚拟矢量的改进MPCC方案，分别用

3个和 4个基本矢量去合成虚拟矢量，在减少谐

波电流的同时降低了 CMV。在不对称双三相电

机控制系统中也可以采用类似的方法[21]，而对于

DSVSI而言，在庞大的电压矢量数量下，过多的迭

代次数会大幅增加计算时间，如何从控制集中筛

选出合适的基本矢量是值得深思的。文献[22]针
对九相开绕组永磁同步电机提出一种低复杂度

的MPC，该方法减少了死区时间引起的谐波电

流，并将迭代次数从 18次减少到 1次，文献[23]而
后优化了虚拟矢量合成算法，使系统的稳态性能

显著提高。针对六相电机的CMV问题，文献[24]
提出一种 SVPWM方法，选择了CMV较小的基本

矢量构造中间矢量形成控制集；文献[25]提出一

种AZSPWM（active zero state PWM）方法，在降低

了开关频率的同时使CMV降低了 1/3。上述方法

均无法实现零CMV。
为了解决上述问题，本文提出了一种开绕组

六相永磁同步电机模型预测电流控制方法。首

先，在零 CMV的基础上对基本电压矢量进行择

优，在确保母线电压利用率的前提下生成一个低

复杂度的基本电压矢量控制集，化繁为简，减小

了因多矢量而产生的复杂计算量，该方法相较于

已存在的低CMV的MPCC而言，彻底消除了逆变

器结构所产生的CMV，有效地减少了电机定子铜

耗和轴电流，提高了相电流质量。相较于传统的

六相电机矢量控制而言，简化了控制结构，省去

了扇区判断环节，响应速度变快。最后，通过仿

真证明了所提出方法的有效性。

1 六相永磁同步电机数学模型

本文采用的对称六相永磁同步电机驱动系

统拓扑结构如图 1所示。使用矢量空间解耦坐标

变换，可以将六相电机的各变量分别映射到 3个
彼此正交的子平面，即含有机电能量转换的 α-β
平面、只有谐波分量的 x-y平面以及零序分量的

o1-o2平面，这里暂不考虑 o1-o2空间。而后进一步

通过 Park变换可以得出对称六相永磁同步电机

d，q轴和 x，y轴的数学模型：

ì

í

î

ïï
ïï

ud = Rsid + Ld diddt - ωLqiq
uq = Rsiq + Lq diqdt + ωLdid + ωΨ f

（1）

ì

í

î

ïï
ïï

ux = Rsix + Ls dixdt
uy = Rsiy + Ls diydt

（2）

Te = 3np [ (Ld - Lq)idiq + iqΨ f ] （3）
式中：ud，uq分别为 d，q轴上的电压；id，iq分别为 d，
q轴上的电流；ux，uy分别为 x，y轴上的电压；ix，iy分
别为 x，y轴上的电流；Ld，Lq分别为 d，q轴上的电

感；Rs为定子电阻；ω为电角速度；Ls为定子漏感；

Ψf为永磁体磁链；Te为电磁转矩；np为极对数。

图 1中，DSVSI结构包含两个由端子（a1，b1，
c1，d1，e1，f1）和（a2，b2，c2，d2，e2，f2）连接到六相开绕

组负载的两个单直流电源供电的六相电压源逆

变器（逆变器 1和逆变器 2），每个支路的开关函

数表示为 sx（x=a1，b1，c1，d1，e1，f1，a2，b2，c2，d2，e2，
f2），当上部开关导通时，开关函数 sx=1，当下部开

关导通时，sx=0，每个逆变器有 64个开关状态。

双逆变器结构可以根据每个开关状态产生三电

平的输出电压（Udc，0，-Udc），每个开关状态对应

不同的电压矢量。
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图1 六相永磁同步电机驱动系统拓扑结构

Fig.1 Topological structure of drive system of six-phase permanent magnet synchronous motor

2 空间电压矢量解耦坐标变换

定义开绕组六相永磁同步电机在 α-β平面

上和 x-y平面上的电压矢量由下式计算：

ì

í

î

ï

ï
ïï

ï

ï
ïï

Vαβ = 13 Udc [ ( sa1 - sa2) + a1 ( sb1 - sb2) + a2 ( sc1 - sc2) +
a3 ( sd1 - sd2) + a4 ( se1 - se2) + a5 ( sf1 - sf2) ]

Vxy = 13 Udc [ ( sa1 - sa2) + a2 ( sb1 - sb2) + a4 ( sc1 - sc2) +
a6 ( sd1 - sd2) + a8 ( se1 - se2) + a10 ( sf1 - sf2) ]

（4）
其中 a=ej60°
式中：Udc为逆变器直流母线电压；Vαβ，Vxy分别为

α-β空间、x-y空间的电压矢量。

相电压可以由以下公式计算：

ì

í

î

ï

ï
ïï

ï

ï
ïï

VA = Va1O - Va2O
VB = Vb1O - Vb2O
VC = Vc1O - Vc2O
VD = Vd1O - Vd2O
VE = Ve1O - Ve2O
VF = Vf1O - Vf2O

（5）

式中：Va1O，Vb1O，Vc1O，Vd1O，Ve1O，Vf1O为逆变器 1的极

电压，Va1O为图 1中端点 a1和端点O之间的电压，

依此类推；Va2O，Vb2O，Vc2O，Vd2O，Ve2O，Vf2O为逆变器 2
的极电压。

极电压是产生CMV的重要因素，利用相电压

的对称六相电机矢量空间解耦坐标变换如下式

所示：

é

ë

ê

ê
êêê
ê

ù

û

ú

ú
úúú
ú

Vα
Vβ
Vx
Vy

= 13
é

ë

ê

ê

ê
ê
êê
ê

ê
ù

û

ú

ú

ú
ú
úú
ú

ú

1 cosθ cos(2θ ) cos(3θ ) cos(4θ ) cos(5θ )
0 sinθ sin (2θ ) sin (3θ ) sin (4θ ) sin (5θ )
1 cos(2θ ) cos(4θ ) cos(6θ ) cos(8θ ) cos(10θ )
0 sin (2θ ) sin (4θ ) sin (6θ ) sin (8θ ) sin (10θ )

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê

ê
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ê

ê

ù

û
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ú

ú

ú
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ú
úú
ú

ú

VA
VB
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VD
VE
VF

（6）
其中 θ=π/3

使用坐标变换之后，输出电压基波分量和

m=12k±1（k=1，2，3，…）次谐波被投影到α-β空间

中。同时，6k±1（k=1，3，5，…）次谐波被投影到

x-y空间中。由于该逆变器结构中的两个逆变器

都可以独立控制，单个逆变器产生 26=64种开关

组合，两个逆变器会产生 26×26=4 096种开关组

合，因而产生 4 096种电压矢量，之后利用CMV性

质进行矢量择优。

3 CMV分析

DSVSI的CMV为两个逆变器的CMV差值：

VCMV = VCMV1 - VCMV2 （7）
其中

VCMV1 = Va1O + Vb1O + Vc1O + Vd1O + Ve1O + Vf1O6
（8）

VCMV2 = Va2O + Vb2O + Vc2O + Vd2O + Ve2O + Vf2O6
（9）

当VCMV1等于VCMV2时，VCMV为零，经计算共有 924种
不同的开关组合，因此DSVSI会产生 924个电压
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矢量作用于电机。将 924个基本电压矢量按照其

二进制数值从小到大排列，除零矢量之外根据幅

值不同分为 7组：G1，G2，G3，G4，G5，G6和 G7，7组电

压矢量的幅值及空间分布如下式所示：

ì

í

î

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï
ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï
ï
ïï
ï

ï

ï

G1 = 13 Udc ≈ 0.333 3Udc

G2 = 3
3 Udc ≈ 0.577 4Udc

G3 = 23 Udc ≈ 0.666 7Udc

G4 = 7
3 Udc ≈ 0.8819Udc

G5 = Udc

G6 = 2 3
3 Udc ≈ 1.154 7Udc

G7 = 43 Udc ≈ 1.333 3Udc

（10）

α-β平面与 x-y平面零CMV矢量分布图如图

2所示，图中矢量标号（如 30，85，141，417）为矢量

在 924个零CMV中的序号，每个矢量号代表与该

矢量重合的矢量之间开关变化最小的矢量（如由

000000-000000 变 化 到 111111-111111 和 由

000000-000000变化到 010101-010101，选择后

者），这样可以使逆变器具有较小的开关频率，降

低逆变器的开关损耗。

4 DSVSI⁃MPCC
正向欧拉公式如下：

dx
dt =

x (h + 1 ) - x (h )
Ts

（11）
式中：x为电流、电压等变量；h为第 h次采样周

期；Ts为采样周期。

根据式（1）、式（2），对称六相电机数学模型

离散表达式表示为

ì

í

î

ï

ï
ï
ïï
ï

ï

ï
ï
ïï
ï

ud (h ) = Rsid (h ) + LdTs [ id (h + 1 ) - id (h ) ] -
ωLqiq (h )

uq (h ) = Rsiq (h ) + LqTs [ iq (h + 1 ) - iq (h ) ] +
ωLdid (h ) + ωΨ f

（12）
ì

í

î

ï
ï
ï
ï

ux (h ) = Rsix (h ) + LsTs [ ix (h + 1) - ix (h ) ]

uy (h ) = Rsiy (h ) + LsTs [ iy (h + 1) - iy (h ) ]
（13）

在h+1时刻的d，q轴和 x，y轴的电流预测为

ì

í

î

ï

ï

ï

ï
ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï
ï
ïï
ï

id (h + 1 ) = (1 - RsTsLd
)id (h ) +

Lq
Ld
ωTsiq (h ) + TsLd ud (h )

iq (h + 1 ) = (1 - RsTsLq
)iq (h ) -

Ld
Lq
ωTsid (h ) + TsLq uq (h )

（14）

ì

í

î

ï
ï
ï
ï

ix (h + 1 ) = (1 - RsTsLs
) ix (h ) + TsLs ux (h )

iy (h + 1 ) = (1 - RsTsLs
) iy (h ) + TsLs uy (h )

（15）

式中：id（h+1），iq（h+1）分别为 h+1时刻的 d，q轴
电流；ix（h+1），iy（h+1）分别为 h+1时刻的 x，y轴
电流。

式（14）、式（15）得到了 h+1时刻的电流预测

值，但是数字处理会造成期望矢量和实际矢量之

图2 α-β平面与 x-y平面零CMV矢量分布图

Fig.2 Zero CMV vector distribution in the
α-β plane and the x-y plane
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间的一步延时问题，这会恶化模型预测电流控制

的性能，所以使用两步预测方法来补偿计算延

迟，则瞬时h+2时刻的电流预测为

ì

í

î

ï

ï

ï

ï
ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï
ï
ïï
ï

id (h + 2 ) = (1 - RsTsLd
)id (h + 1 ) +

Lq
Ld
ωTsiq (h + 1 ) + TsLd ud (h + 1 )

iq (h + 2 ) = (1 - RsTsLq
)iq (h + 1 ) -

Ld
Lq
ωTsid (h + 1 ) + TsLq uq (h + 1 )

（16）
ì

í

î

ï
ï
ï
ï

ix (h + 2 ) = (1 - RsTsLs
)ix (h + 1 ) + TsLs ux (h + 1 )

iy (h + 2 ) = (1 - RsTsLs
)iy (h + 1 ) + TsLs uy (h + 1 )

（17）
双六相电压源逆变器的模型预测电流控制

原理图如图3所示。

图3 双六相电压源逆变器的模型预测电流控制原理图

Fig.3 Schematic diagram of DSVSI⁃MPCC
选择在 α-β空间幅值较大的矢量和一个零

矢量组成控制集。不同的矢量对应着不同的开

关组合，在一个周期内要尽量保证所选矢量之间

开关差异小，这样可以减小每个采样周期中逆变

器的开关频率，降低逆变器的开关损耗，从而增

加控制系统的使用寿命。所选电压矢量控制集

如表 1所示，从 924个矢量中每个幅值和相位择

优一个最优矢量来生成控制集，由于需要保证较

高的电压利用率，这里选择使用幅值为 1.154 7Udc
的6个电压矢量。

将 6个基本矢量和 1个零矢量（V30-03，V60-06，
V41-14，V43-70，V07-61，V14-41，V61-61）作为控制集，每个采

样周期都需要将控制集中的电压矢量代入式

（13）中进行预测计算，在每个采样间隔周期迭代

7次，通过价值函数选出最优的电压矢量，作用于

电机，设计的价值函数如下：

g = [ i*d (h ) - id (h + 2 ) ]2 +
[ i*q (h ) - iq (h + 2 ) ]2 +
λ1 [ i*x (h ) - ix (h + 2 ) ]2 +
λ2 [ i*y (h ) - iy (h + 2 ) ]2 （18）

式中：i*d (h )，i*q (h )分别为 d，q轴电流的给定值，给

定电流 i*d (h )设置为零，i*q (h )为转速环的输出；

λ1，λ2为谐波电流的权重系数；i*x (h )，i*y (h )分别为

x，y轴电流的给定值，均设置为零。

5 仿真结果

为了验证所提出模型预测电流控制策略的

有效性，使用Matlab/Simulink软件进行了仿真，仿真

参数如下：相电阻Rs=0.5 Ω，直轴电感Ld=2.45 mH，
交轴电感 Lq=2.45 mH，漏电感 Ls=5 mH，永磁体磁

链 Ψ f=0.059 Wb，转动惯量 J=0.005 kg·m2,极对

数 np=5，额定转矩Tn=20 N·m，逆变电路开关频率

fs=10 kHz，死区时间Td=1 μs，直流电压200 V。
5.1 稳态仿真

在电机转速给定 500 r/min、负载给定 20 N·m
的工况下进行电机稳态性能仿真，图 4~图 7将该

方法与传统单逆变器对称六相电机模型预测控

制策略进行对比，传统模型预测控制方法采用对

称六相电机所能产生的 64个矢量中 13个大矢量

和1个零矢量作为控制集。

由图 4可以看出，所述模型预测控制方法的

相电流质量要优于传统模型预测控制方法，通过

快速傅里叶分析可得，前者的相电流总谐波失真

THD为 1.51%，远小于后者的 10.96%。由图 5可
以看出，前者谐波平面的 x轴电流和 y轴电流远

小于后者，这与电压矢量控制集的精简和选取有

表1 所选电压矢量控制集

Tab.1 Selected voltage vector control set
组别

G1
G2

G3

G4

G5

G6

G7

基本电压矢量

VV40-01，VV75-76，VV40-20，VV01-40，VV02-01，VV40-01
VV20-01，VV40-02，VV40-10，VV41-60，VV03-41，VV04-01
VV20-02，VV40-04，VV61-70，VV02-20，VV07-43，VV10-01
VV50-03，VV60-05，VV60-12，VV61-54，VV42-14，VV42-30，
VV03-50，VV07-62，VV06-21，VV14-21，VV15-43，VV24-03
VV60-03，VV60-14，VV63-74，VV03-60，VV17-63，VV14-03
VV30-03，VV60-06，VV41-14，VV43-70，VV07-61，VV14-41
VV34-43，VV70-07，VV61-16，VV43-34，VV07-70，VV16-61

矢量幅值

0.333 3Udc
0.577 4Udc
0.666 7Udc

0.881 9Udc

Udc

1.154 7Udc
1.333 3Udc
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关，使用有着较大谐波分量的电压矢量会导致相

电流的质量下降。由图 6可以看出，所述方法相

比传统方法有较大的转矩波动，这与控制集中矢

量数量较少有关，但波动幅值均不超过 0.4 N·m。
由图 7可以看出，由于采用DSVSI结构实现了矢

量控制集的零CMV控制，共模电压由原来的正峰

值 66.77 V、负峰值-100 V降低至正峰值 1.99 V、
负峰值-3.757 V；CMV的峰峰值范围减小，说明

该方法有效地减少了CMV。

图4 稳态下的相电流和FFT分析

Fig.4 Steady-state phase current and FFT analysis
5.2 动态仿真

对两种方法下的动态性能进行了研究。在

电机转速给定 500 r/min情况下，在 0.2 s时将负载

从 10 N·m增加到 20 N·m，仿真结果如图 8~图 11
所示。从图 8、图 9中可以看出，所述方法提供了

更加正弦化和高质量的相电流波形，谐波含量相

比于传统方法大大减少。从图 10可以看出，电磁

转矩可以快速地跟踪负载指令，且变化稳定，传

统方法超调量大于所提方法。从图 11可以看出，

传统方法的CMV在增加负载时其均值有所减小，

但正峰值为 66.67 V、负峰值为-99.98 V，而所提

出的方法 CMV正峰值为 3.833 V、负峰值为 -
3.633 V，CMV显著降低。仿真结果证明了所提方

法保留了传统模型预测电流控制方法良好的动

态响应能力，在此基础上，该方法又实现了较低

的谐波和CMV。

图5 稳态下的谐波平面电流

Fig.5 Steady-state harmonic plane current

8
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图6 稳态下的电磁转矩

Fig.6 Steady-state electromagnetic torque

图7 稳态下的CMV
Fig.7 Steady-state CMV

图8 给定负载突变下的相电流

Fig.8 Phase current under given abrupt load change

图9 给定负载突变下的谐波平面电流

Fig.9 Harmonic plane current under given abrupt load change

图10 给定负载突变下的电磁转矩

Fig.10 Electromagnetic torque under given abrupt load change
9
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图11 给定负载突变下的CMV
Fig.11 CMV under given abrupt load change

6 结论

本文提出了一种开绕组六相永磁同步电机

模型预测电流控制方法（DSVSI⁃MPCC），目的是

减少CMV和谐波电流。本方法基于双六相电压

源逆变器结构，可使控制集中择优出具有零CMV
性质的电压矢量，在零CMV的基础上对电压矢量

进行进一步择优，在确保母线电压利用率的前提

下生成一个具有7个矢量的低复杂度的控制集，化

繁为简，减小了因多矢量而产生的复杂计算量。

将所提方法与现有的传统模型预测电流控

制方法及 SVPWM矢量控制方法进行了比较，得

到以下结论：

1）与传统的模型预测电流控制相比，本文提

出的方法在直流母线电压为 200 V的前提下，将

静态下的CMV峰值限制为 1.99 V和-3.757 V，将
动态下的 CMV峰值限制为 3.833 V和-3.633 V，
显著减少了CMV。

2）相比于传统的模型预测电流控制，本文方

法有效地减少了谐波含量，降低了电机定子铜耗

和轴电流，提高了相电流质量。

3）相较于传统的六相电机 SVPWM矢量控制

而言，该方法简化了控制结构，省去了扇区判断

环节，使响应速度变快。

4）为了降低计算量，控制集中矢量数量较

少，本文方法的转矩脉动比传统模型预测方法稍

大一些。

在当前DSP芯片的快速发展下，MPCC可以

通过优化算法和数据结构，减少计算和存储需

求，同时将速度环部分的更新在 1 ms的定时器中

断中执行，仅当前电流控制需要快速响应，这样

可以将执行时间限制在 50~65 μs左右。选择更

高性能的计算硬件，如采用 TI的 28377双核芯

片，其主频达到 200 MHz，计算速度能进一步提

升，仍可满足电机控制的需求。还可以使用硬件

加速器（如 FPGA或ASIC）来优化电流控制算法，

提升计算速度和效率。
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