
基于改进电流平均值法的 PMSM谐波电流抑制策略
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，针对传统永磁同步电机谐波电流抑制算法中基于低通滤波器和电流平均值法的谐波电流提取方法无法兼顾电流提

取精度和动态响应速度的问题，提出了一种基于改进电流平均值法的谐波电流提取方法。将谐波电流信号进行多旋

转坐标系变换后，先后经过低通滤波器和电流平均值算法模块进行滤波，从而在保证谐波电流提取精度的同时，加

快提取的动态响应速度。将所提出的电流提取方法与电流 PI控制策略相结合，通过仿真分析对所提方法的有效性
进行了验证。结果表明：电机在 500、1 500和 3 000 r/min 3种典型转速下，采用所提方法前后，定子电流总谐波畸变
率分别从 11.54%、8.14%和 8.25%降到了 6.84%、4.45%和 5.66%，实现了对永磁同步电机 5、7次谐波电流的有效抑
制。
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Abstract：Aiming at the issue that the harmonic current extraction methods based on low-pass filters and current average
value methods in traditional permanent magnet synchronous motor 渊PMSM冤 harmonic current suppression algo鄄
rithms cannot balance the extraction accuracy of harmonic currents and the dynamic response speed袁 an im鄄
proved current average value method for harmonic current extraction is proposed. The harmonic current signal is
transformed into multiple rotating coordinate systems袁 and then filtered successively through a low-pass filter and
a current average value algorithm module袁 thereby ensuring the accuracy of harmonic current extraction while
accelerating the dynamic response speed of the extraction. The proposed current extraction method is combined
with the current PI control strategy袁 and the effectiveness of the proposed method is verified through simulation
analysis. The results show that under three typical speeds of 500袁 1 500袁 and 3 000 r/min袁 the total harmonic
distortion 渊THD冤 of the stator current is reduced from 11.54%袁 8.14%袁 and 8.25% to 6.84%袁 4.45%袁 and
5.66% respectively before and after using the proposed method袁 achieving effective suppression of the 5th and
7th harmonic currents of the PMSM.
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永磁同步电机 （permanent magnet synchronous
motor，PMSM）具有功率密度高、运行速度范围广等优
点[1]，但电机本体电磁结构设计和工艺偏差、电力电子

驱动装置的非线性等因素会导致电机定子电流中含

有一定量的谐波分量，谐波电流会导致电机三相电流

的正弦度变差，降低系统的运行性能[2-4]。因此，抑制电
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流谐波对于保证电机系统稳定运行具有重要作用。

目前，针对永磁同步电机定子电流谐波抑制的研

究主要从电机电磁结构设计和系统控制算法两个层

面展开[5-6]。在电机设计方面通常利用有限元分析优化

电机电磁结构，设计适当的转子结构和定子绕组分布

来提高电机电势的正弦度，减少由电机本体引起的谐

波[7-9]。而在电机控制算法方面是通过优化电机控制策

略，采用补偿谐波分量的思路对谐波电流进行抑制。本

文将重点从电机控制算法的角度，针对传统方法中存

在的不足，对永磁电机谐波抑制策略进一步加以改进。

文献[10-12]提出了基于重复控制器、迭代学习控
制器以及比例谐振控制器的电流谐波抑制方法。此类

控制器可以实现对谐波电流的直接控制，但控制器的

参数常常需要随着谐波频率进行调节，不便于在复杂

工况下使用。

基于多同步旋转坐标系的谐波电压补偿法因实

现起来较为简单且抑制效果明显，近年来受到了相关

研究人员的关注[13-20]。该方法分为谐波电流提取和谐

波电流控制两步，其中电流谐波提取是将指定频次的

谐波分量通过多同步旋转坐标变换后变为直流量，然

后经过滤波处理后提取，因此滤波器的滤波性能是谐

波电流准确提取的关键。采用一阶低通滤波器（first-
order low pass filter，FLPF）进行滤波是最简单直接的
方法，但 FLPF的滤波能力有限。为了提高滤波能力，
文献[15]和[16]分别采用了二阶巴特沃斯滤波器和域
型切比雪夫滤波器，增强了对输入信号的衰减程度，

但滤波器的结构较为复杂；文献[17]将 FLPF与比例积
分（proportional integral，PI）控制结合，设计了一种闭
环结构的提取方法，该方法虽然在一定程度上改善了

电流谐波的提取精度，但提取效果依赖于合适的 PI参
数。也有学者使用基于最小平方的自适应滤波器来提

取电流谐波[18-19]，提高提取精度的同时增加算法的复

杂程度。文献[20]分析了低通滤波器法在大电流工况
下的局限性，并通过重构滤波器输出电流，实现了各

工况下的电流谐波的精确提取，但没有考虑动态响应

速度，且对电流跟踪精度有着高要求。为了缩减谐波

电流提取的动态响应时间，加快提取速度，文献[21-
22]采用电流平均值法（current average method，CAM）提
取电流谐波，但对于复杂多变的电机系统来说，CAM
滤波后的电流中会包含一定量非必要的积分电流，影

响谐波电流的提取精度。谐波电流控制则是将谐波电

流与 0的偏差输入至 PI控制器，使其输出将谐波电流
控制为 0的谐波电压，谐波电压经多同步旋转坐标反
变换变换至 琢-茁 轴后，再进行空间矢量脉宽调制
（space vector pulse width modulation，SVPWM），即可实

现对谐波电流的控制，也即实现了对谐波电流的抑制。

综上可知，谐波电流的准确提取是实现谐波电流

抑制的前提。基于低通滤波器的滤波方法无法保证谐

波电流的提取精度和动态响应速度同时达到最优，

CAM虽然有较快的动态响应速度，但提取精度较低。
为了在保证滤波器提取精度的同时提升动态响应速

度，本文建立了考虑谐波的永磁同步电机多旋转坐标

系下的数学模型，分析了低通滤波器法和 CAM的固
有缺陷及其产生原因，提出基于改进电流平均值法

（improved current average method，ICAM）的谐波电流
抑制策略。并将该方法用于永磁同步电机的系统控

制，与低通滤波器法和 CAM两者进行比较，以验证本
文方法在电流谐波提取性能和谐波抑制效果方面的

有效性。

1 考虑谐波的永磁同步电机数学模型

当电机定子三相绕组采用星型方式连接时，理想

条件下绕组对称分布，因此电机反电势波形呈半波对

称，即绕组的反电势波形不含有偶次谐波，且三相 n
次谐波电流的相位互差 2n仔/3。因此，定子谐波电流可
以表示为：

ian = In cos（n棕t + 兹n）

ibn = In cos（n棕t - 2
3 n仔 + 兹n）

icn = In cos（n棕t + 2
3 n仔 + 兹n）
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式中：ian、ibn、icn分别为 a、b、c 三相 n 次谐波电流；In为
n次谐波电流幅值；兹n为 n次谐波电流初始相位；棕为
电机电角速度。

由式（1）可知，当 n = 3k（k = 1，2，3…）时，n次谐
波电流幅值相等且相位相同。PMSM定子绕组星型连
接使 3k 次谐波电流没有导通回路，故在绕组中不存
在。当 n = 6k + 1时，a相电流超前 b相电流 2n仔/3而
滞后 c相电流 2n仔/3，与基波电流的相序相同，故认为
是正序谐波电流。当 n = 6k - 1时，a相电流滞后 b相
电流 2n仔/3而超前 c相电流 2n仔/3，与基波电流相序
相反，故认为是负序谐波电流。因此，PMSM三相电流
方程可进一步表示为：

ia = ia1 +
m

k=1
移I6k依1cos[（6k 依 1）棕t + 兹6k依1]

ib = ib1+
m

k=1
移I6k依1cos[（6k 依 1）（棕t- 2仔

3 ）+ 兹6k依1]

ic = ic1 +
m

k=1
移I6k依1cos[（6k 依 1）（棕t + 2仔

3 ）+ 兹6k依1]
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式中：k = 1，2，3，…，m（m为自然数）。
abc坐标系变换为 dq 坐标系的变换矩阵为：

Tabc

dq
=

2
3

cos棕t cos（棕t- 2仔
3 ） cos（棕t + 2仔

3 ）

-sin棕t -sin（棕t - 2仔
3 ）-sin（棕t+ 2仔

3 ）

杉

删

山
山
山
山
山
山
山
山
山
山

煽

闪

衫
衫
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衫
衫
衫
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衫
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衫

（3）
将式（2）经式（3）变换后可得到同步旋转坐标系

下的永磁同步电机定子电流表达式：

id = id1 +
m

k=1
移[I6k依1cos（6k棕t + 兹6k依1）]

iq = iq1 +
m

k=1
移[I6k依1sin（6k棕t + 兹6k依1）]
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式中：id1 = I1cos 兹1；iq1 = I1sin 兹1。
在同步旋转坐标系下，电机的电压方程为：

ud = Rid + Ld
did
dt - 棕鬃q

uq = Riq + Lq
diq
dt + 棕鬃d
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式中：Ld和 Lq分别为电机定子的 d轴和 q 轴电感；R
为电机定子电阻；鬃d和 鬃q 分别为定子磁链 d 轴和 q
轴分量。

同步旋转坐标系中考虑谐波的定子磁链为：

鬃d = Ldid + 鬃f1 +
m

k=1
移[鬃f ( 6k依1 )cos（6k棕t + 兹鬃( 6k依1 )）]

鬃q = Lqiq +
m

k=1
移[依鬃f ( 6k依1 )sin（6k棕t + 兹鬃( 6k依1 )）]
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式中：鬃f1、鬃f ( 6k依1 )分别为转子永磁体磁链的基波、6k 依 1
次谐波分量幅值；兹鬃( 6k依1 )为 6k 依 1次谐波磁链的初始
相位。

将式（4）带入式（6），同步旋转坐标系下电机的磁
链也可以写成如下形式：

鬃d = Ldid1 + Ld

m

k=1
移[I6k依1cos（6k棕t + 兹6k依1）] +

鬃f1 +
m

k=1
移[鬃f ( 6k依1 )cos（6k棕t + 兹鬃( 6k依1 )）]

鬃q = Lqiq1 依 Lq

m

k=1
移[I6k依1sin（6k棕t + 兹6k依1）] +

m

k=1
移[依鬃f ( 6k依1 )sin（6k棕t + 兹鬃( 6k依1 )）]
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由于 5、7次谐波电流的幅值相对较大，因此本文
中主要考虑 5、7次谐波电流的抑制，忽略更高次谐
波。将式（4）和式（7）带入式（5）中可得到含有 5、7次

谐波的永磁同步电机电压方程。

ud=R[I1cos兹1+ I5 cos（6棕t + 兹5）+ I7 cos（6棕t + 兹7）] -
6棕Ld[I5 sin（6棕t + 兹5）+ I7 sin（6棕t + 兹7）] -
棕Lq[I1 sin 兹1- I5 sin（6棕t + 兹5）+ I7 cos（6棕t+ 兹7）] +
棕[鬃f7sin（6棕t + 兹鬃7）-鬃f5sin（6棕t + 兹鬃5）

uq =R[I1sin兹1- I5 sin（6棕t + 兹5）+ I7 sin（6棕t + 兹7）] +
6棕Lq[I7 cos（6棕t + 兹7）- I5 cos（6棕t + 兹5）] +
棕Ld[I1 cos 兹1+ I5 cos（6棕t + 兹5）+ I7 cos（6棕t + 兹7）] +
棕[鬃f1 + 鬃f5cos（6棕t+ 兹鬃5）+鬃f7cos（6棕t + 兹鬃7）
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2 电流谐波抑制

2.1 谐波电流提取方法

2.1.1 多同步旋转坐标系

由式（2）—式（4）可知，当同步旋转坐标系以基波
角速度为同步速旋转，d、q 轴电流的基波分量在同步
旋转坐标系下表现为直流量，其他分量表现为交流

量。同理可知，当同步旋转坐标系以（6k 依 1）倍基波角
速度为同步速旋转，则 d、q 轴电流的（6k 依 1）次谐波
分量表现为直流量，其他分量表现为交流量。

以 5、7次同步旋转坐标系为例，由 abc坐标系变
换到 5、7次同步旋转坐标系的变换矩阵分别为：

Tabc

dq5
=

2
3

cos（5棕t）cos（5棕t + 2仔
3 ）cos（5棕t - 2仔

3 ）

sin（5棕t） sin（5棕t + 2仔
3 ） sin（5棕t - 2仔

3 ）
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（9）

Tabc

dq7
=

2
3

cos（7棕t） cos（7棕t- 2仔
3 ） cos（7棕t + 2仔

3 ）

-sin（7棕t）-sin（7棕t - 2仔
3 ）-sin（7棕t + 2仔

3 ）
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（10）
将式（2）分别乘以式（9）和式（10），可得：
id5= I1cos（6棕t+ 兹1）+ I5cos 兹5+ I7cos（12棕t+ 兹7）
iq5= I1sin（6棕t+ 兹1）+ I5 sin兹5+ I7 sin（12棕t+ 兹7）嗓 （11）

id7= I1cos（6棕t- 兹1）+ I5cos（12棕t- 兹5）+ I7cos 兹7
iq7=-I1sin（6棕t-兹1）- I5sin（12棕t-兹5）+I7sin兹7嗓 （12）

由式（11）和式（12）可知，在 5次同步旋转坐标系
下，5次电流谐波表现为直流量，而电流基波与其他频
次电流谐波表现为交流量；在 7次同步旋转坐标系
下，7次电流谐波表现为直流量，而电流基波与其他频
次电流谐波表现为交流量。

谷 鑫，等：基于改进电流平均值法的 PMSM谐波电流抑制策略 65- -
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因此，只需要将 5、7次同步旋转坐标系下电流中
的交流分量滤掉，即可将 5、7次电流谐波提取出来。
提取精度取决于对交流量的滤波效果，常用的滤波方

法有低通滤波器法和电流平均值法。

2.1.2 传统低通滤波器法（FLPF）
FLPF的传递函数为：

G（s）= 2仔fn
s + 2仔fn

（13）

式中：fn为截止频率。
fn = 10时，FLPF的伯德（Bode）图如图 1所示。

由图 1 可知，通过设定合适的截止频率，可将
FLPF输入信号中高频信号的幅值进行不同程度的衰
减。因此，定子三相电流经过式（9）和式（10）坐标变换
后，输入至 FLPF中对交流信号幅值进行衰减，即可得
到所需的 5、7次电流谐波分量。采用 FLPF提取 5、7
次电流谐波分量的框图如图 2所示，其中，id5h = I5cos兹5，
iq5h = I5sin 兹5，id7h = I7cos兹7，iq7h = I7sin兹7。

对式（13）进行后向欧拉离散，可得：

y（k）= 2仔fnTs
1 + 2仔fnTs

x（k）+ 1
1 + 2仔fnTs

y（k-1）（14）

式中：Ts为控制周期；x（k）为第 k 个控制周期的输入
值；y（k - 1）与 y（k）分别为第 k - 1个控制周期与第 k
个控制周期的输出值。

由式（14）可知，FLPF在第 k 个控制周期的输出值
不仅与该控制周期的输入值有关，还与第 k - 1个控
制周期的输出值有关。截止频率越高，FLPF在第 k 个
控制周期的输出值受第 k - 1个控制周期输出值的影
响越小，FLPF的稳态性能越差，动态性能越好；截止频
率越低，FLPF在第 k 个控制周期的输出值受第 k - 1
个控制周期输出值的影响越大，FLPF的稳态性能越
好，动态性能越差。因此，FLPF的动态性能和稳态性
能无法同时达到最佳。

2.1.3 传统电流平均值法（CAM）
在时域下，CAM的表达式为：

iout = 1
Tdelay

t

t-Tdelay
乙 iindt （15）

式中：iin为 CAM的输入值；iout为 CAM 的输出值；Tdelay

为延迟周期。

由式（15）可知，若 Tdelay为 iin中各交流分量周期的
最小公倍数，则各交流分量在区间[t - Tdelay，t]的积分
值为零，一个延时周期即可完成对 iin中直流分量的提取。
采用 CAM提取 5、7次电流谐波分量的框图如图

3所示，由式（11）和式（12）可知，当 Tdelay = 1/6棕时，id5、
iq5、id7和 iq7中的交流量在一个延时周期内积分值为零。

理想情况下，认为 id5、iq5、id7和 iq7中的交流量半波
对称，可以被 CAM完全消除。然而 PMSM系统在实际
运行时是复杂多变的，转矩的突变、转速的波动、开关

频率的限制和其他频次谐波的存在等非理想因素的

存在，会使一个延迟周期内交流量半波不对称，导致

CAM输出额外的积分值，影响电流谐波的提取精度。
2.1.4 改进电流平均值法（ICAM）
由 2.1.2和 2.1.3节可知，当采用 FLPF提取电流
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图 1 FLPF的 Bode图
Fig.1 Bode diagram of FLPF
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图 2 传统低通滤波器法提取谐波电流框图

Fig.2 Block diagram of harmonic current extraction by
conventional low-pass filter method
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图 3 电流平均值法提取谐波电流框图

Fig.3 Block diagram of harmonic current extraction by CAM
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图 5 基于 PI控制器的谐波电流控制方法框图
Fig.5 Block diagram of harmonic current control method

based on PI controller
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图 6 谐波电流抑制策略整体控制框图

Fig.6 Overall control block diagram of harmonic current
suppression strategy

表 1 电机参数

Tab.1 Parameters of IPMS

额定电压/V 额定电流/A 额定转矩/（N·m）额定转速/（r·min-1）极对数
346 180 72 3 000 4

定子电阻/赘 d轴电感/mH q轴电感/mH 磁链/Wb
0.03 0.104 9 0.345 3 0.038 749
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谐波分量时，动态响应速度和提取精度受截止频率的

影响较大，且不能同时得到满足。当采用 CAM提取电
流谐波分量时，随动态响应速度较快，但提取精度受

非理想因素的影响。

此外，对于额定电流较大的电机，由式（11）和式
（12）可知，高幅值基波电流将在 5、7次同步旋转坐标
系下表现为高幅值的六倍频交流量。而从图 1 可知
FLPF并不能将输入信号的幅值衰减为零，这将导致
FLPF输出值中六倍频交流量的幅值不可忽略，大幅度
降低了电流谐波的提取精度。文献[20]认为电流参考
值即为基波电流幅值，将实际电流与电流参考值做差

后输入至谐波电流提取模块，以此来提高大电流下的

提取精度，但所提方法依赖电流实际值的跟踪精度，

且没有改善动态速度。

为了在保证电流谐波分量提取精度的同时加快

动态响应速度，本文提出了 ICAM，如图 4所示。

由图 4 可知，ICAM 由 FLPF 与 CAM 串联组成。
FLPF与 CAM串联之后，CAM可快速的对 FLPF的输
出信号进行滤波，弥补了 FLPF为了提高动态响应速
度而带来的滤波精度降低的影响；同时，在大电流下，

FLPF输出的高幅值六倍频交流量被 CAM滤除，提高
了大电流下的滤波精度；此外，输入至 CAM的半波不
对称交流信号已被 FLPF 衰减，很大程度上削弱了
CAM输出的额外积分值，减轻了对滤波效果的影响。
综上可知，FLPF与 CAM相辅相成，两者的串联结构
实现了对电流谐波的快速、准确提取。

2.2 谐波电流抑制算法

将 ICAM提取出的 5、7次谐波电流与给定值 0的
偏差输入至 PI控制器，可得到补偿电压 ud5h、uq5h、ud7h

和 uq7h。将补偿电压经坐标变换变换至 琢 - 茁坐标系
后，输入至 SVPWM模块中，即可实现 5、7次谐波电流
跟踪给定值 0，也即实现对电机谐波电流的抑制。

由 5、7次同步旋转坐标系变换至 琢 - 茁坐标系的
变换矩阵为：

Tdq5

琢茁
=

cos（5棕t） sin（5棕t）
-sin（5棕t）cos（5棕t）蓘 蓡 （16）

Tdq7

琢茁
=

cos（7棕t）-sin（7棕t）
sin（7棕t） cos（7棕t）蓘 蓡 （17）

基于 PI控制器的谐波电流控制框图如图 5所示。

结合图 4和图 5，可得谐波电流抑制策略的整体
控制框图如图 6所示。

3 仿真结果验证

3.1 谐波模型搭建

为验证谐波电流提取方法的有效性，搭建了

MATLAB/Simulink模型并进行仿真验证，仿真中所用
内置式永磁同步电机的参数如表 1所示。

图 4 改进电流平均值法提取谐波电流框图

Fig.4 Block diagram of harmonic current extraction by ICAM
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时间/ ms

图 7 实验电机反电势波形

Fig.7 Back EMF waveform of experimental motor
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谐波次数 幅值/V 相位/（毅）
基波 150.57 -34.9
5 1.50 210.4
7 1.51 116.5

表 2 电机各次谐波反电势谐波幅值与相位

Tab.2 Harmonic amplitude and phase of each harmonic back
EMF of motor
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图 8 不同方法下 5、7次电流谐波分量提取精度对比
Fig.8 Extraction accuracy of the 5th and 7th current harmo-

nic components under different extraction methods

5次 7次PMSM的谐波来源于永磁体磁链谐波、死区效应
以及逆变器管压降。而 MATLAB/Simulink仿真软件中
自带的永磁同步电机模型是一个理想元件，其反电势

波形呈正弦，不含有由气隙磁场畸变引起的谐波电

流。因此，本文首先在 MATLAB/Simulink环境下建立
了反电势波形畸变的永磁同步电机本体模型，然后分

别在 SVPWM模块和逆变器模块中加入死区时间和管
压降，用于验证谐波电流提取和抑制策略的可行性。

其中，死区时间设为 5 滋s，IGBT和二极管的管压降分
别设为 2.8 V和 0.7 V，MATLAB电机本体模型的反电
势根据预先测得的实际电机畸变反电势来设计，其波

形如图 7所示。

对畸变的反电势波形进行傅里叶频谱分析，得到

反电势的谐波参数。以 a相为例，a相反电势谐波的幅
值及初始相位如表 2所示。

3.2 谐波电流提取方法仿真验证

首先，验证本文所提谐波电流提取方法的提取精

度。当电机空载运行在 3 000 r/min时，在 0.2 s和 2.1 s
分别突加 36 N·m（半载）和 72 N·m（满载）的情况下，
分析对比传统 FLPF 法（图 2）、CAM 法（图 3）、文献
[20]中所提方法以及本文所提 ICAM 法（图 4）对 5、7
次电流谐波分量的提取情况，提取结果如图 8所示。
其中，低通滤波器的截止频率 fn均设为 10 Hz。

由图 8（a）可知，传统 FLPF法提取谐波电流的精
度较差，并且能够很明显的看出，72 N·m时所提取出
来的谐波电流波形要比 36 N·m时提取出来的粗。这
是由于 36 N·m和 72 N·m时三相电流基波幅值分为

126 A和 213 A，由前文分析可知基波电流在 5、7次同
步旋转坐标系下被变换为幅值不变的六倍频交流量

后输入至 FLPF，而 FLPF无法将信号衰减为零，这就
导致输出电流中仍然包含幅值不可忽视的六倍频交

流量，且输入的交流量幅值越高，输出的交流量幅值

也就越高。由图 8（b）可知，CAM法具有较快的动态响
应速度，但动态过程有明显的电流冲击，这是由于动

态过程中电流半波不对称，导致输出了额外的积分

值。同时，稳态过程中电流波动、转速波动等非理想因

素也会输出额外的积分值，导致 CAM提取精度较低。
对比图 8（a）和图 8（c）可知，文献[20]将 FLPF输入电
流中的基波电流减去，避免了高幅值交流量的影响，

5、7次谐波电流的提取精度大幅度提升，然而该方法
将给定电流视为基波电流，准确度依赖电流跟踪精

度，动态跟踪过程会存在固有误差，且该方法没有对

动态响应速度进行改善。对比图 8（a）、图 8（c）和图 8
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图 9 不同方法下 5、7次电流谐波分量提取动态响应速度对比
Fig.9 Comparison of dynamic response of the 5th and 7th

current harmonic components under different
extraction methods
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（d）可知，在相同截止频率下，本文所提出的 ICAM在
提取谐波电流时的精度更高。对比图 8（b）和图 8（d）
可知，与 CAM相比，虽然 ICAM动态响应速度较慢，但
在电流谐波提取精度方面有着明显优势，且动态过程

不存在冲击电流，可靠性更高。

由前文分析可知，FLPF的动态响应速度和提取精
度取决于截止频率的值，为了验证 ICAM在保证提取
精度的同时有更快的动态响应速度，令电机半载运行

在 3 000 r/min，0.2 s时突加载至满载，分析对比不同截
止频率下传统 FLPF法、文献[20]中所提方法以及本文
所提 ICAM法的提取动态响应速度，结果如图 9所示。

对比图 8（a）和图 9（a）、图 8（c）和图 9（b）可知，截
止频率由 10 Hz减小为 5 Hz后，传统 FLPF方法和文
献[20]所提方法的谐波电流提取精度均得到了改善，
说明降低截止频率有利于提高谐波提取精度；但从图

中也可以看出减小截止频率后，会导致动态响应时间

增加。为了说明所提方法的有效性，所提方法在不降

低截止频率（fn = 10 Hz）的情况下与传统 FLPF方法和
文献的[20]所提方法（fn = 5 Hz）进行对比：由图 9（a）和
图 9（c）对比可知，所提方法在提取精度和动态响应速
度方面均优于传统 FLPF方法；由图 9（b）和图 9（c）对

比可知，文献[20]所提方法在截止频率为 5 Hz时，与
ICAM 在截止频率为 10 Hz时有着相近的提取精度，
而文献[20]提取 id5h、iq5h、id7h和 iq7h时的动态响应时间更
长，分别为 155、103、162 和 116 ms，而 ICAM 提取时
的动态响应时间则更短，分别为 65、31、73和 30 ms。
由此可知，本文所提 ICAM在保证谐波电流提取精度
的同时有更快的动态响应速度。

3.3 谐波电流抑制策略仿真验证

为了验证本文所建立的谐波电流抑制算法的有

效性，当电机转速分别为 500、1 500和 3 000 r/min，负
载转矩均为 36 N·m时，电流谐波抑制前后的 A相电
流波形及其快速傅里叶变换（fast Fourier transform，
FFT）分析结果如图 10—图 12所示。

由图 10—图 12可知，当电机转速分别为 500、1500
和 3 000 r/min，负载转矩为 36 N·m时，施加本文所建
立的谐波电流抑制算法后，5次谐波电流幅值分别从
基波幅值的 7.43%、5.62%和 4.99%降到了 0.18%、

（a）谐波电流抑制前 （b）谐波电流抑制后
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图 10 500 r/min、36 N·m时 A相电流波形及其 FFT分析结果
Fig.10 A-phase current waveform and its FFT analysis

results at 500 r/min and 36 N·m
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（a）谐波电流抑制前 （b）谐波电流抑制后
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图 11 1 500 r/min、36N·m时A相电流波形及其 FFT分析结果
Fig.11 A-phase current waveform and its FFT analysis

results at 1 500 r/min and 36 N·m
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（a）谐波电流抑制前 （b）谐波电流抑制后
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图 12 3 000 r/min、36N·m时A相电流波形及其 FFT分析结果
Fig.12 A-phase current waveform and its FFT analysis

results at 3 000 r/min and 36 N·m
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0.19%和 0.34%，7次谐波电流幅值分别从基波幅值的
6.77%、4.63%和 3.96%降到了 0.29%、0.26%和 0.49%，
总谐波畸变率（total harmonic distortion，THD）值分别
从 11.54%、8.14%和 8.25%降到了 6.84%、4.45%和
5.66%。由此说明，施加本文所建立的谐波电流抑制算
法后，三相电流中 5、7次谐波电流的幅值大幅降低，
明显提高了三相电流的正弦度。

4 结 论

本文主要对谐波电流抑制算法中的谐波电流提

取方法进行了研究。首先建立了 PMSM的谐波数学模
型，介绍了多同步旋转坐标变换，然后分析了基于

FLPF的谐波电流提取方法和 CAM 谐波电流提取方
法的缺点及其产生原因，并针对缺点进行改进，提出

了 ICAM；其次，将 ICAM与基于 PI控制器的谐波电流
控制方法相串联，组成了一套完整的谐波电流抑制算

法；最后，利用 MATLAB/Simulink仿真平台对 ICAM
以及所组成谐波电流抑制算法有效性进行了分析

验证。

通过与 FLPF方法及相关改进方法对比表明，所
提出的 ICAM谐波电流提取方法既具有更高的提取精
度，同时具有更快的动态响应速度。此外，在 PMSM控
制系统中施加本文所提出的谐波电流抑制算法后，电

机在 500、1 500、3 000 r/min典型转速下，5次谐波电
流幅值从基波幅值的 7.43%、5.62%和 4.99%降到了
0.18%、0.19%和 0.34%，7次谐波电流幅值从基波幅值
的 6.77%、4.63%和 3.96%降到了 0.29%、0.26%和
0.49%，THD 值从 11.54%、8.14%和 8.25%降到了
6.84%、4.45%和 5.66%，电机定子三相电流的正弦度

得到了明显的改善。
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