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译 者 序

当代电力系统的电源特性、 电网结构、 负荷构成和调控技术正在发生着深刻
变化， 这加剧了系统的非线性和不对称性； 加之电气设备的敏感性不断增强， 使
得电能质量问题及其治理方法已经成为当今电工界的研究热点。 电气系统功率理

论是对电路中客观存在的能量流的本质认识和对功率特性的总结与实践， 尤其是
对基于电力电子技术的电力调节装置具有理论指导意义， 例如， 将功率理论与调

节装置相结合， 可以获得电路的最优运行条件和实现正弦波形畸变最小化等。
由波兰专家 GrzegorzBenysek 和 Marian Pasko编著的 《功率理论与电能质量

治理》 一书系统地介绍了周期性非正弦系统功率理论及其在电能质量治理中的

应用， 其中：
第 1 章概述了交流电力系统中电能质量的主要问题及其治理的必要性；
第 2 章以电气系统功率理论的认识和发展为线索， 回顾了代表性的周期性非

正弦系统功率理论的科学研究成果；
第 3 章将这些功率理论应用于有源电力滤波器 （APF） 的控制算法， 并通过

仿真和物理实验的结果比较了不同理论方法的控制性能；
第 4 章介绍了作者参与开发的 APF数字控制器及其算法实现的相关问题；
第 5 章讨论了一种新颖的并联型有源电力补偿器 （APC） 的结构及方法， 并

比较了其电压/电流及混合运行模式下的性能；
第 6 章介绍了串联型交流电压补偿器的结构、 运行和控制方法， 重点描述了

一种特殊的基于混合变压器的串联电压补偿器的实践应用。
本书既注重理论分析， 又西密结合数字仿真和实验， 特别适合于所有从事电

力调节和电能质量分析与控制研究的电力工程师和研究者参考学习。

在本书的翻译中， 我们对描述相同物理量的变量及其表达式进行了统一修
订， 以满足我国出版的要求， 也便于读者理解。

本书的翻译得到了国家自然科学基金委员会的项目资助 （51207051）。
在本书的翻译和校订过程中， 肖湘宁导师给予了大力支持和悉心指导， 使我

们受益匪浅， 在此致以衷心地感谢。 苏斌、 魏天彩和赵晨雪等同学在部分翻译和

图文处理等方面做了大量工作， 对他们付出的辛劳和智慧表示感谢。
由于时间西迫， 又限于译者水平， 书中难免有错误和不妥之处， 请读者批评

指正。
译者联系方式： taoshun@ncepu.edu.cn。

译者

2013 年 7 月于北京

华北电力大学



原 书 序

电能质量是一个术语， 是用以描述电力能否保证负荷正常工作的一组技术参

数。 劣质电能会引起过负荷、 中性线过电流和危险的谐振现象等， 甚至可能损坏

负荷设备。 由此， 它会导致巨大的经济损失， 尤其在那些新技术发展迅速的国

家。 据评估， 欧洲工业由电能质量相关问题引起的年经济损失约上千亿欧元。 而

与之相对地， 预防这些电能质量问题的投资成本仅为其经济损失的百分之几。 因

此， 世界各国都在广泛地开展电能质量分析和治理的研究工作。 本书着重于有源

补偿的方式， 讨论了提高电能质量的相关问题及方法。

综合考虑以上几个方面， 本书将为工程师和技术院校的学生提供非常有西值

的信息。

本书第 1 章介绍了电力系统的基本问题， 并简要概括了全书的主要内容。

第 2 章分析了几种频域和时域方法的代表性功率理论。 选择这些功率理论的

基准是以该领域的认识发展为历程， 并考虑它们在解决实际问题中的有效性， 例

如补偿无功功率、 平衡供电网负荷、 消除电压和电流的畸变等。 本书将尤为关注

在时域中定义电流分量的功率理论， 并将之作为当今有源补偿及滤波系统的

基础。

第 3、 4 章给出了有源补偿装置控制算法的原理， 并提供了采用第 2 章所述

的功率理论的控制算法的算例。 通过实验仿真和样机测试结果阐释了一些理论性

方面的结论。

第 5、 6 章阐述了适用于解决电能质量问题的并联型、 串联型电力电子装置

的运行原理和基本特性。

Marian Pasko（波兰西里西亚工业大学）

2011 年 10 月于波兰格利维策市

GrzegorzBenysek （波兰绿山大学）

2011 年 10 月于波兰绿山市
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书书书

第 1 章 概  述

摘要

本章的内容包括交流系统中提高供电质量的一般性问题和最重要的问题， 评

价了负荷与配电系统之间的相互影响以及减小这种影响的方法， 讨论了最重要的

补偿滤波类设备的基本运行原理及其并入或串入配电系统的应用方式。

1.1 电力系统的构成与基本问题

电能是一种非常有用并且受欢迎的能源形式， 它在我们现代工业社会中发挥

了越来越大的作用。 自然资源的逐渐稀缺和电能利用的便利性使电能备受青睐，

对其需求也与日俱增， 进而又使得电力系统不断接近其稳定极限及耐热等级运

行。 除此之外， 分布式电源 （DR） 的广泛开发， 以及对电能质量日益强烈的关

注， 都成为了全球电力工业突飞猛进的推动力。

当今电网的主要构架仍然是大型电厂通过传输线供电给配电系统， 因此可以形

象地描述为单向潮流从电厂流出， 通过输电及配电系统， 再到达最终的用户 （即终

端用户）。 因此， 可以将电力系统 （EPS） 描述为由以下三个主要环节组成： 发电、

输电和配电。 电能主要由发电厂的同步发电机发出， 这些发电机大多由汽轮机或水轮

机驱动， 因而电厂发出的电能一般都必须通过输电系统传输很远的距离到达配电网，

配电网再将电能从输电网或当地小型分布式电源配送到各个终端用户。

上述提到的发电、 输电和配电三个环节， 对电能质量水平既有各自独特的影

响， 又有共同的作用。 其中， 需要考虑的因素很多， 比如电力设备和系统的维

护、 系统运行的稳定性、 故障、 畸变以及负荷的非线性等。 我们必须清楚每个环

节出现的问题对系统整体性能的潜在影响。 例如， 发电部分出现故障将会导致输

电系统故障， 继而造成配电系统丢失部分负荷； 而输电部分出现故障可能引起发

电部分的故障， 也会造成配电系统丢失负荷。 但配电系统发生故障很少会引起发

/输电部分的故障， 仅会损失当地用户负荷， 因而影响较小。 这些问题一部分与

输电系统有关， 一部分与配电系统有关， 但都是电能质量的基本问题。

值得注意的是， 从电力系统分级体系的顶层来看， 正常运行的发电厂不会造

成任何电能质量问题， 因为发电系统的电压基本上为理想的正弦波。 因此， 本书

认为电能质量这一术语只与两个方面相关， 即输电系统的极限 [1-4]和配电系统中



的问题。 需要指出的是， 即使电能质量主要是配电系统的问题， 但是输电系统仍

然对其存在影响， 例如， 当阻抗比较小时导致系统阻尼较弱 （动态稳定性）， 容

易引起电能质量问题。

从配电角度看来， 广义上的电能质量是指保持配电系统母线电压接近正弦

波， 幅值和频率为额定值， 且电能供给不间断。 因此， 电能质量包含两方面内

容， 即电压质量和供电可靠性 [5] 。 电压质量包括各种扰动， 比如快速电压变化、

谐波、 间谐波、 闪变、 不平衡以及瞬态现象等； 而可靠性涉及持续时间较长的现

象， 例如电压中断、 电压暂降、 过电压与欠电压和频率偏差等㊀。

电能质量不仅受配电系统的影响， 同时还受终端用户设备的影响， 故电能质

量的恶化存在两类不同的原因 [2，4] 。 第一类是自然因素， 比如：

1） 配电系统馈线发生故障或遭受雷击；

2） 设备故障。

第二类则与负荷或馈线运行有关：

1） 以电力电子为基础的负荷， 比如不间断供电电源 （UPS） 或变频调速系

统 （ASD）；

2） 大负荷投切。

本书假设， 供电中断和电能质量问题一般是由相同的现象引起的， 它们之间

相互联系紧密。 大量负荷的突然变化、 瞬态现象、 故障以及发电不足等经常导致

系统的部分解列 （可靠性问题）， 同时系统的其他部分会发生电压暂降和短时中

断 （质量问题）。

当深入研究分布式电源渗透率最大且系统具有较高电能质量水平的可行性方

案时， 可以发现电力电子技术是前进的方向 [6-15] 。 大家普遍认为， 被称为有源

电能质量补偿装置 （APQC） 的新型电力电子装置关注的是给终端用户供电的配

电系统， 它是针对工厂、 办公室及家庭的各种劣质电能质量问题而出现的新技

术 [2，13，16-30] 。 APQC将是传统解决方案潜在的替代品， 因为传统方案往往以低响

应时间和高维护费用的机电技术为基础。

1.2 电能质量治理的必要性

在过去几年， 电力用户主要关注的是供电可靠性。 然而， 当今用户需要的不

仅仅是简单的供电可靠性， 他们还希望获得理想的交流电压， 也就是基频下峰值

额定的正弦电压。 但不幸的是， 我们实际得到的交流供电电压与这种理想情况是

有差别的。 劣质电能对用户的影响体现在诸多方面。

㊀！此处是从用户受影响的角度来分类的， 其理解见 1.2.1 节。 ———译者注
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电压暂降会导致自动化生产过程中的产品损失， 也会造成计算机系统或数据

处理系统的崩溃。 为了防止这些情况的发生， 人们经常使用不间断供电电源， 但它

反过来又会带来谐波问题。 电力用户若与大型电动机负荷接在同一母线上， 每次电

动机起动时， 用户都会遭受电压暂降， 这对很多用户来说都是很难接受的； 像医

院、 空中交通控制以及金融机构之类的极敏感用户更加需要纯净且不间断的电能。

持续的过电压会对家用电器造成损害， 欠电压与电压暂降有着相同的影响； 电

压不平衡会导致电动机的温度上升； 谐波、 直流偏置会导致波形畸变； 流过配电网的

无用谐波电流会造成电能损耗， 并且会使变压器过热或产生电磁干扰 （EMI）[31-33] ；

间谐波电压会干扰荧光灯及电视机接收器的正常工作， 同时还会产生噪声。

由此可见， 电能质量的缺失会导致生产过程的损失以及设备的损坏。 因此， 保

持高标准的电能质量至关重要。

电力电子装置可用于配电系统， 以提高供电的可靠性及质量， 即提高电能质

量[34-36] 。 这类应用于配电系统中使终端用户受益的装置被称为有源电能质量补偿

器。 通过这一技术， 可减少供电中断、 电压电流变化和波形畸变， 从而提高传送电

能的可靠性与质量。 这种技术的合理使用可以使所有工业、 商业及家庭用户受益。

APQC装置主要用于有源滤波、 负载平衡、 功率因数校正及电压控制等方

面。 有源滤波主要是为了消除谐波电流和电压， 装置既可以并联也可以串联。 一

些 APQC装置作为负荷补偿器使用， 在这种模式下， 它校正负荷电流中的不平衡

与畸变， 使补偿后的负荷在交流系统中吸收平衡的正弦电流； 还有一些装置用来

向用户提供正弦平衡的供电电压。

1.2.1 电能质量问题

提出 “电能质量” 这一术语是用来区分电能提供方与使用方之间责任的，

但不幸的是， 对电力工程师来说， 这个术语的含义仍然存在很大的争议。 虽然已

经颁布了很多电能质量的相关标准， 但也还在不断修正和更新。 美国电气电子工

程师学会 （IEEE） 字典 [37]中对电能质量的定义为： “电能质量是指保证受电且

接地的敏感设备能正常运行要考虑的所有问题。”

国际电工委员会 （IEC） 在其标准中使用的术语不是 “电能质量”， 而是

“电磁兼容”。 在 “电磁兼容” 术语下定义电能质量为 [38] ： “以一系列参考指标

来衡量电力系统某处的电力特性。 ———注： 有时候， 这些指标与供电电网和与其

相连的负荷之间的兼容性有关。”

欧洲电力工业协会 （EURELECTRIC） 在 《欧洲供电网电能质量》 报告 [39]

中指出：

“供电质量是指电能作为一种能源对设计接入供电网的电力设备的适应能

力， 它包括两个基本组成部分：

· 连续性 （不间断）： 用户侧电能持续可用的程度；
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· 电压水平： 电压维持在特定范围内的程度。”

……

供电中断和常见电压变动问题因备受关注而得到有力改善， 尤其是在发达国

家中更是已基本消除， 因而 “电能质量” 这一术语经常用来形容供电电压的一

些特性， 其主要现象有：

· 谐波和其他偏离交流供电电压额定频率的现象；

· 电压波动， 特别是那些会引起闪变的波动现象；

· 电压暂降及短时中断；

· 三相系统电压不平衡；

· 具有某些高频特征的瞬态过电压。

因此， 电能质量可以定义为对上述任一特征限值的偏离程度， 还可定义为电

力在传输和应用过程中对电力设备性能的影响程度。”

欧洲能源监管委员会 （CEER） 供电质量工作小组在一篇报告中申明： “电

压质量的主要参数是频率、 电压幅值及其变动、 电压暂降、 暂时或瞬时过电压和

谐波畸变。 欧洲标准 EN50160 列出了在正常运行状态下低压与中压电网中主要

的电压特性。”

从上述所有定义可以看出， 电能质量通常考虑供电的两方面内容， 即电压质

量和供电可靠性。 根据参考文献 [3， 34]， 电能质量现象的分类如表 1-1 所示。

当描述实际可能引起电能质量问题的现象时， 上述分类方式是非常重要的。

另外还有一种方法是依据可能引起扰动的原因和可能造成的后果进行分类， 其汇

总如表 1-2 所示 [5] 。

表 1-1 电能质量现象的分类

类别 频谱 持续时间 幅值

1.0 瞬态现象
！！1.1 脉冲 50ns～1ms <6kV
！！1.2 振荡 5μs～0.3ms 0 ～4p.u.
2.0 短时间变动
！！2.1 中断 10ms～3min <1%
！！2.2 暂降 10ms～1min 1% ～90%
！！2.3 暂升 10ms～1min 110% ～180%
！！2.4 快速电压变动 未定义 >士5%
3.0 长时间变动 稳态 <106%！ >90%
！！3.1 欠电压 >1min 80% ～90%
！！3.2 过电压 >1min 106% ～120%
4.0 电压不平衡 稳态 0.5% ～2%
5.0 波形畸变
！！5.1 直流偏置 n =0 稳态 0% ～0.1%
！！5.2 谐波 n =2 ～40 稳态 0% ～20%
！！5.3 间谐波 0 ～6kHz 稳态 0% ～2%
！！5.4 陷波 稳态

！！5.5 噪声 宽带 稳态 0% ～1%
！！5.6 信号传输 <148kHz 稳态 0% ～1%
6.0 电压波动 <25Hz 间歇 0.2% ～7%
7.0 工频变动 50Hz <10s 1%
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表 1-2 电压扰动

扰动类型 起因 后果

电压暂降，欠电压

！电网发生短路故障、大功率

电动机起动

！敏感负荷跳闸或异常

运行

电压暂升，过电压

！其他相发生接地故障、大功

率负荷退出、电网遭受雷电流

冲击、变电站整定不恰当

！当断开设计裕度不恰

当的设备时易造成设备

损坏

谐波畸变

！非线性负荷、谐振现象、变

压器饱和

！额外发热、电子装置丧

失功能

瞬态现象

！雷电流冲击、开关切换
！绝缘遭破坏，减少变压

器、电动机等的使用寿命

电压波动，闪变

！电弧炉、风机、大功率电动

机起动

！绝缘老化，失去原有性

能，灯光闪烁

短时中断

！直接短路、断路、误跳闸、甩

负荷
！线路断开

不平衡

！单相负荷、电网弱电气联接

！过载相电压质量受影

响，三相设备出现过载和

噪声
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1.2.1.1！电压暂降与暂升

电压暂降是指电压方均根值 （RMS） 短时间下降的现象， 持续时间为半个

周波至几分钟。 这类事件是由电力系统故障或大负荷起动引起的， 对于输电线路

故障引起的典型电压暂降， 其持续时间不到 1s（输电线故障总清除时间）。 但

是， 这些短暂的事件会引发工厂生产过程的中断， 往往需要花费数小时才能恢复

正常运行状态。

系统单相接地故障会导致非故障相电压暂升； 退出大负荷或投入大电容器组

同样会引起电压暂升， 但是这些现象往往引发电压幅值较长时间的变化， 通常被

归类为长时间变动。

1.2.1.2！电压中断

电压中断是指电压的完全丢失， 既可能是短时间的， 也可能是长时间的。 电

路的断开 （通常是由于断路器、 线路自动重合闸或熔断器的断开） 会引起电压

中断。 例如， 如果一棵树与横跨的输电线短路了， 断路器会断开短路电路， 那些

从故障线路上汲取电能的终端用户则会遭受电压中断。 总体来说， 中断发生的原

因与电压暂降和暂升很类似。

1.2.1.3！过电压与欠电压

超过正常限值的长时间电压变动 （也就是说， 电压会太高或太低）， 通常由

电力系统的异常状态引起。 例如， 线路或变压器退出运行， 有时会引起欠电压。

长时间的电压变动经常通过改变变压器的分接头来校正。

很多电压控制问题的根源是电力系统的阻抗太大， 不能很好地为负荷供电。

负荷电流流经系统阻抗会产生电压降落， 其中电阻性压降与电流同相， 电抗性压

降与电流正交。 因此， 重负荷下电压降得很低。 如果采用升高电源电压的方法来

克服阻抗压降， 当突然甩负荷时， 又会引起过电压问题。

1.2.1.4！电压闪变

当电压波形的幅值按调制频率变化时， 人的眼睛能够觉察到标准灯泡的光照

强度变化， 此类电压波动称为电压闪变。 电压闪变是由电力系统中的电弧放电引

起的。 闪变问题可以通过安装滤波器、 静止无功补偿器或配电网静止补偿器来

解决。

1.2.1.5！谐波畸变

谐波畸变是指出现频率为系统基波频率整数倍的分量。 一般可以认为集中发

电厂发出的是纯正弦电压， 大多数输电系统上的电压畸变率也通常小于 1%。 然

而， 当靠近用户负荷时， 畸变率可达 5% ～8%， 甚至在一些负荷中， 电流波形

几乎不是正弦波。 抑制谐波畸变的方法包括在负荷或母线处安装有源或无源滤波

器， 或者利用变压器连接方式来消除零序分量。

1.2.1.6！电压陷波
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电压陷波是由电力电子器件换相引起的， 任何使用固态整流器 （例如变速

驱动器） 的工厂都会产生电压陷波， 进而引起电能质量问题。 当驱动器输入侧

整流器换相时， 直流母线电流从一个整流晶闸管向另一个晶闸管的切换瞬间， 输

入侧形成一个相间短路电流， 从而产生电压陷波。

1.3 电能质量的治理方法

电能质量的治理装置有许多不同类型， 通常可以分为两类： 分级调节类装置

和补偿类装置。 分级调节类装置可以通过电子设备控制电压抽头转换器或分级耦

合电容器来调节电压， 同样也可以补偿无功功率。 但是此类装置不是本书的主要

内容， 本书着重讨论补偿类装置。

补偿类装置通常包括由各种控制策略控制的电压源换流器 （VSC）， 根据其

拓扑结构可分为三种主要类型， 即电流补偿型、 电压补偿型和混合补偿型。

并联型有源电力滤波器 （PAPF） 是典型的电流补偿型装置， 它可以在两种

模式下工作： ①电流模式———作为有源滤波器、 功率因数校正器、 负荷平衡器

等； ②电压模式———可以在任何畸变、 暂降/暂升、 不平衡甚至短时中断时调节

母线电压。

电压补偿型可分为谐波电压滤波器、 电压调节和平衡器以及电压暂降缓解装

置三类， 一般使用诸如串联型有源电力滤波器 （SAPF） 之类的装置。

电流补偿与电压补偿也可以混合使用， 作为统一电能质量调节器 （UPQC）。

UPQC包含了 SAPF和 PAPF的调节功能。 SAPF的功能包括隔离电源与负荷间的

谐波、 调节电压、 补偿电压闪变或不平衡； PAPF的功能包括过滤谐波电流、 平

衡负序分量和调节直流电压。

参 考 文 献
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第 2 章 功率控制原理

摘要

本章回顾了迄今为止已发表的周期性非正弦系统功率理论的科学研究成果。

现在电能已经成为日常生活中必不可少的商品， 而非线性负荷是引起电流和电压

波形畸变的谐波源， 其在数量上的急剧增加导致了电能参数的恶化。 谐波成分越

大， 电能质量越差。 功率理论及相关问题的论文数量有力地证明了电力系统运行

条件优化问题的重要性。

2.1 功率理论

功率理论是在研究电气系统能量传输特性的过程中积累的知识， 它是几代科

学家和电气工程师的研究及实践的结晶， 一般包含在诸如 “Fryze功率理论”、

“瞬时 pq 理论” 之类的名词中。 本书中， 功率理论是指阐释电力系统出现的某

些现象的方法， 其定义包含了必要的公式， 用以计算那些描述电力系统特性的参

数； 功率理论也可用于优化电力系统运行， 从而达到减小电能损耗， 即降低运营

成本的目的。

每年都有很多发表的论文试着以各种方式来解决电能质量的问题。 这是为什

么呢？ 其实， 这纯粹是个经济学上的问题。 电力只是一种商品， 在市场上， 一个

经济体只有以同等的价位出售质量更好的商品， 才能成为最后的赢家。 其次是电

能质量问题带来了电网的附加运营成本。 引发这些成本的原因有： 电阻元件损耗

增加， 电动机损耗增加， 电容器故障， 对电源供电能力的需求提高， 中性线电流

增加， 谐振现象 （由高次谐波引起） 的出现， 以及继电保护系统运行不当引起

的供电中断等。

在过去的几十年中， 国际电工委员会 （IEC） 对无功功率定义的数次修

订 [1-4]足以证明： 对于非正弦电路， 与提高电源和负载运行效率息息相关的电能

及其质量的描述方法至今尚未标准化。

2.1.1 传统功率理论评述

图 2-1 所示的二端口网络的电压、 电流波形如下：

υ（t）  = 2Vcos（ωt+α） （2-1）

i（t）  = 2Icos（ωt+β） （2-2）



图 2-1！二端口无源网络

其中， V、 I分别代表电压 υ（t） 和电流 i（t） 的有效值。

下面采用多种不同的功率类型来讨论这个电路的功率特性：

1） 瞬时功率 P（t）：

P（t） =υ（t）i（t） =VIcosφ[1 +cos（2ωt+2α）] +VIsinφsin（2ωt+2α） =P1 （t） +P2 （t）

（2-3）

上式也可以表述为

P（t） =P[1 +cos（2ωt+2α）] +Qsin（2ωt+2α） （2-4）

其中， P为有功功率， Q为无功功率， φ为无源网络阻抗 Z的阻抗角。

P=P（t） =
1
T∫

T

0
P（t）dt=VIcosφ （2-5）

Q=VIsinφ （2-6）

式 （2-3） 的第一部分描述了瞬时功率中的时变非负分量， 其幅值为 2P， 平

均值等于负载的有功功率 P。 这个分量代表了从电源到负载单一方向的能量流。

第二部分 P2 （t） 是一个交变分量， 其幅值等于负载的无功功率 Q， 平均值

等于零。 这个分量代表了系统中电源与负载之间的双向能量流， 当负载的阻抗角

为零时， 它就不再出现。 因此， 在阻性负载的情况下或者负载出现谐振时， 电源

和负载之间传输的能量流将不会出现双向振荡的现象。

2） 视在功率 S：

S =VI （2-7）

视在功率是一个纯粹的数学量， 不具有任何的物理意义。

3） 功率因数 λ：

λ=cosφ=
P
S

（2-8）

在正弦波情况下， 一般用复功率来描述功率特性：

～S =V
·
I
·

*=P+jQ （2-9）

需要说明的是， 瞬时功率、 有功功率、 无功功率和复功率均满足功率守恒特

性， 但视在功率是不满足的。

上述所有功率在线性二端口网络情形下的定义和解释都是没有争议的。
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在单相线性正弦电路中， 基于式 （2-3） 可获得无功功率 Q=VIsinφ的物理

解释。 幅值为 Q=VIsinφ的交变分量 P2 （t） 可以理解为是对电路中电抗元件和电

源之间双向流动能量的度量； 无功功率很有可能与电感的磁场或者电容的电场有

关系。

如果正弦电流 i（t）  = 2Isinωt流过电感为 L 的线圈， 则电感中的磁场能为

WL（t） =
1
2
Li2 （t） =

1
2
L（ 2I）

2sin2ωt=WLmaxsin
2ωt （2-10）

此时， 线圈的无功功率为

QL=ωLI2 =ωWLmax （2-11）

同样， 对于电容为 C的电容器， 供给正弦电压 υ（t）  = 2Vsinωt， 电容中的电

场能为

WC（t） =
1
2
Cυ2 （t） =

1
2
C（ 2V）

2sin2ωt=WCmaxsin
2ωt （2-12）

此时的无功功率为

QC=-ωCV2 =-ωWCmax （2-13）

通常， 在有储能元件的条件下， 无功功率可以表示为

Q=QL+QC=ω（WLmax-WCmax） （2-14）

如果将如图 2-1 所示的无源二端口网络的无功功率补偿到零， 可以使得电源

电流有效值 I和视在功率 S 最小化， 而此时的有功功率并没有改变， 因而功率因

数提高到 1。

在单相负载是非线性负载的条件下， 无功功率不一定与储能元件有关， 还可

能出现在含开关器件的纯电阻电路中 [5] 。

瞬时功率也可以表述如下：

P（t） =VIcosφ+VIcos（2ωt+2α-φ） =P+PP（t） （2-15）

式 （2-15） 第一部分代表有功功率； 第二部分是交变的， 幅值为 VI， 对应于视

在功率。 如果假设视在功率是一个没有任何物理意义的数学量， 那么式 （2-4）

中定义的交变分量的振幅也仅仅是个数学量。 式 （2-4） 和式 （2-15） 表明瞬时

功率可以分解为三个或者两个分量， 分量的个数受数学方法的影响， 而不是根据

物理解释来确定的。 因而， 我们认为， 尽管瞬时功率 P（t） 对应发生在电源—负

载网络中的实际物理现象， 但是类似的对应关系不能应用到它的分量上。

一般来说， 单相电路中基于瞬时功率的无功功率分量的类似解释是不能应用

于三相线性电路的。 例如， 如图 2-2 所示的对称 （平衡） 三相电路中， 设

υa（t）  = 2Vsinωt，υb（t） =υa t-
T（ ）3

，υc（t） =υa t+
T（ ）3

（2-16）

其中， T为基波周期。
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三相负载为

Za=Zb =Zc= Zejφ

则瞬时功率等于

P（t） =υa（t）ia（t） +υb（t）ib（t） +υc（t）ic（t）

=2VIsinωtsin（ωt-φ） +sin ωt-
2π（ ）3

sin ωt-
2π
3

-（ ）φ +sin ωt+
2π（ ）3

sin ωt+
2π
3

-（ ）[ ]φ

=3VIcosφ=P=常数

（2-17）

所以， 我们不能从中提取出一个与无功功率表达式相对应的交变分量：

Q=3VIsinφ （2-18）

仅仅基于此， 我们就可以说在平衡电路中无功功率没有任何的物理意义。

图 2-2！三相系统

因此， 一般情况下， 式 （2-6） 定义的无功功率应该看成是一个对电源产生

影响并降低其功率因数的数学量 。

假如基于式 （2-7） 定义的二端口网络的视在功率是正确且没有争议的， 那

么在三相正弦电路中， 则存在三种不同的视在功率定义方式：

1） 算术视在功率 [6]为

SA=VaIa+VbIb +VcIc （2-19）

2） 几何视在功率 [1，6]为

SG= P2 +Q 
2 （2-20）

3） Buchholz视在功率 [7，8]为

SB= V I （2-21）

式中！！！ V = VTV 
*———相电压相量矩阵 V的模值；

I= ITI 
*———相电流相量矩阵 I的模值；

VT= [V
·

a， V
·

b， V
·

c] ———相电压相量矩阵的转置；

 ！此处从电源及电网运行的角度来看。 ———译者注
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I* =col[I*a ， I*b ， I*c ] ———电流相量的共轭相量矩阵；

Uα， Iα———各相相电压和相电流的有效值 （α=a， b， c）；

P=ReVTI{ }* =ReV
·

aI
·*

a +V
·

bI
·*

b +V
·

cI
·*{ }c ———有功功率；

Q=Im VTI{ }* =Im V
·

aI
·*

a +V
·

b I
·*

b +V
·

cI
·*{ }c ———无功功率。

式 （2-19） ～式 （2-21） 定义的视在功率互不相同， 即使每种定义中电源提

供的有功功率是相同的， 功率因数也是不同的。 功率因数为

λ=
P
S

（2-22）

功率因数可以看作是电源利用率的一个指标。 只有在正弦三相平衡电路中，

视在功率的三种定义方式才是相同的。

上述讨论表明， 即使在线性正弦电路中， 各功率定义也没有统一的解释。 对

于一个具有普适性的功率理论， 无论在单相还是三相、 正弦还是非正弦系统中，

其包含的各参量应该都是具有明确物理意义的量。 在我们看来， 这样的参量应包

括电流、 电压及其有效值、 瞬时功率、 有功功率和视在功率。 其中， 视在功率是

一个计算量， 对于三相电路， 视在功率应该和 Buchholz的定义一致， 因为它可

以看成是单相概念自然而然的推广。

2.1.2 Budeanu理论

1927 年， 罗马尼亚电气工程师 Budeanu 在研究非正弦条件下电路功率特性

时， 提出了周期性畸变波形下最广为接受的功率理论 [9] 。 Budeanu 理论尽管饱受

争议， 但还是流传了下来， 这归功于其无功功率的定义遵守了功率守恒定律， 也

就向科学家们指明了一些隐藏的功率在物理意义上的解释。 Budeanu 理论已经写

入了各种大学教材中关于周期性畸变电路功率现象分析的章节里。 因此， 我们应

该更加关注这个理论， 并展示它的优点和缺点。

尽管对于周期性畸变电路的功率特性有众多不同的计算方法， 但都没有一般

性的结论， 所以， 1932 年 IEC在斯德哥尔摩进行的辩论会上没有采纳任何一种

已有的理论。

让我们再回到 Budeanu 理论中， 讨论如图 2-3 所示的单相线性电路。 电压

υ（t）和电流 i（t） 给定为如下的傅里叶级数形式：

υ（t） =V0 + {2Re ∑
∞

h =1

V
·

hexp（jhωt}） （2-23）

i（t） =I0 + {2Re ∑
∞

h =1

I
·

hexp（jhωt}） ，ω =
2π
T

（2-24）

式中！V
·

h =Vhexp（jαh） ———h 次谐波电压 υh（t） 的有效值相量表达式；
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I
·

h =Ihexp（jβh） ———h 次谐波电流 ih（t） 的有效值相量表达式；

ω———基波角频率；

φh =βh -αh———h 次谐波的负载阻抗角。

图 2-3！单相线性电路

根据给定的电压 υ（t） 和电流 i（t） 波形， Budeanu 将有功功率 P和无功功率

QB分别定义为所有谐波有功功率和无功功率的叠加。

1） 有功功率：

P=
1
T∫

T

0
υ（t）i（t）dt=V0I0 +∑

∞

h =1

VhIhcosφh =∑
∞

h =0

Ph =Re∑
∞

h =0

VhI
*
h （2-25）

2） 无功功率：

QB =∑
∞

h =1

VhIhsinφh =∑
∞

h =1

Qh =Im∑
∞

h =1

VhI
*
h （2-26）

3） 视在功率：

S = υ（t） i（t） = ∑
∞

h =0

V2

h∑
∞

h =0

I2

 h
（2-27）

与正弦电路不同的是， 这里定义的功率 P、 QB和 S 符合如下的不等式关系：

S2≥P2 +Q2

B
（2-28）

图 2-4！Budeanu 理论的功率

四面棱柱体

为了完善不等式 （2-28）， Budeanu 提出了

一个新的分量 DB， 称为畸变功率 （然而， 他

并没有定义畸变的概念 ）， 于是满足如下的

等式：

S2 =P2 +Q2

B
+D2

B
（2-29）

功率 P、 QB、 DB和 S 之间的关系可以用

“功率四面棱柱体” 形象地表示出来 （见图 2-

4）， 并将 λ定义为功率因数。

λ=cosυ=
P
S

（2-30）
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起初， Budeanu 提出的功率理论得到了很多的支持， 但同时也存在很多的反

对者。

1961 年， 在布达佩斯举行的 IMEKO国际会议上， Budeanu 理论受到了

P.B.Usatina的严厉批评 [10] 。 Usatina指出： 畸变功率缺乏物理解释， 而且将不

同频率下的振荡分量振幅直接加起来是不合理的。 他还批评这一理论不具有现实

意义， 因为 34 年来没有设计出任何可以测量 QB或者 DB的设备。 此外， Usatina

建议采用各无功功率分量 Qh的二次方和计算方式， 并主张使用被遗忘的 Fryze

理论 [5，11] 。

Czarnecki在 1987 年出版的论文中进一步讨论了这个问题 [12] 。 他基于如下

理由批判了 Budeanu 理论的无用之处：

1） 这个理论不能使视在功率最小化， 也就不能用于提高功率因数；

2） 无功功率 QB不是对振荡能量的一种度量；

3） 不能基于无功功率 QB计算出使功率因数达到可能的最大值时的电容值；

4） 电流有效值和畸变功率 DB之间没有直接的联系；

5） 对功率 QB或者 DB进行独立补偿是不可能的；

6） 它存在对非正弦周期电路中能量现象的错误解释。

然而， Czarnecki的论点并没有说服 Budeanu 理论的追随者， 所以讨论仍在

进行 （见文献 [13， 14] 以及 IEEE提供的最新建议 [1] ）。 支持无功功率 QB的

论据之一是它服从能量守恒定律 （功率也是守恒的）， 并且目前设计 QB的测量

仪器是相对简单的。 然而， 如果考虑到当前数据处理能力的发展， 那么最后的这

个论据就显得不重要了。

2.1.3 Fryze理论

1931 年， 波兰的 Fryze教授提出了一种新颖的非正弦周期性波形下的无功功

率定义 [5，11] 。 主要思路如下：

1） 首先， 基于测量得到任何周期性电流和电压的有效值 υ（t） 、 i（t） ，

很容易求出有功功率和功率因数， 其中功率因数定义如下：

λ=
P
S

=
P

υ（t） i（t）
=

1
T∫

T

0
υ（t）i（t）dt

1
T∫

T

0
υ2 （t）d

 
t

1
T∫

T

0
i2 （t）d

 
t

（2-31）

2） 接着， 将一种适用于正弦波形下的功率特性描述推广到任意周期性波形

条件下。

正弦电流可以分解为两个相互正交的分量之和， 即

 ！IEEE1459—2010 已经不推荐使用 Budeanu 的无功定义。 ———译者注
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i（t） =ia（t） +ib（t） （2-32）

式中！ia（t）———电流的有功分量；

ib（t）———电流的无功分量。

这两个电流分量还满足下面的关系式 （可以证明它们是正交的）：

∫
T

0
ia（t）ib（t）dt=0 （2-33）

1
T∫

T

0
υ（t）i（t）dt=

1
T∫

T

0
υ（t）ia（t）dt=P （2-34）

有功功率 P为

P= υ（t） ia（t） （2-35）

无功功率 QF为

QF= υ（t） ib（t） （2-36）

上述方法可以应用到周期性非正弦电路中。 具体的推导过程可以分为如下

几步：

1） 有功电流定义如下：

ia（t） =Geυ（t） （2-37）

其中， Ge—等效电导， 定义如下：

Ge =
P

υ2
=

1
T∫

T

0
υ（t）i（t）dt

1
T∫

T

0
υ2 （t）dt

=

1
T∫

T

0
υ（t）ia（t）dt

1
T∫

T

0
υ2 （t）dt

（2-38）

这里定义的有功电流的特性是， 在保证负载获得所需功率的同时， 电流有效

值最小。

2） 将电源电流表示为有功电流和无功电流的叠加：

i（t） =ia（t） +ib（t） （2-39）

但是必须保证电流的正交性：

∫
T

0
ia（t）ib（t）dt=0 （2-40）

3） 在 Fryze理论中， 功率定义基于电流分解， 存在如下关系：

i2 = ia
2 + ib

2 （2-41）

如果在式 （2-41） 的两边均乘以 υ2 ， 就可以获得下面的功率表达式：

S2 =P2 +Q2

F
（2-42）

这里的无功功率 QF= υ（t） ib（t） 被称为 Fryze无功功率。 然而， 必须指

出的是它不符合能量守恒定律。

Budeanu 理论是基于视在功率的， 与Budeanu 理论相比， Fryze的观点具有更
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强大的功能， 这是因为它是对主要的电源参量 （电压和电流） 进行有功和无功

分解， 而没有涉及傅里叶级数。

Fryze极力反对用傅里叶级数的观点来阐述功率理论， 他指出： 当一个函数

存在吉布斯现象时， 不能在给定的误差范围内对其进行傅里叶分解。 Fryze提出

的功率理论简化了对无功电流分量的分析和测量 [15，16] ， 然而该无功电流除了占

用电源载容容量外， 其物理意义并没有得到进一步论证； 根据 Fryze理论也不能

利用二端口电抗网络实现无功分量补偿， 但是可以利用一个电流值为 iC=-ib的

受控源补偿这个无功电流 （见图 2-5）， 该类受控源被称为有源电力滤波器。

图 2-5！根据 Fryze理论提出的补偿观点示意图

有源电力滤波器比较昂贵， 因此， 目前一般采用其他措施以使系统达到最优

工作状态， 例如参考文献 [17-20] 提出了 LC补偿器和混合补偿器的相关应用。

2.1.4 Shepherd&Zakikhani理论

尽管 Shepherd &Zakikhani理论应用范围限制在单相电路中， 但仍然值得关

注 [21] 。 该理论将电源电流分解成两部分， 满足

i（t） =iR（t） +ir（t） （2-43）

式中！ iR（t） = 2∑
∞

h =1

Ihcosφhcos（hωt+αh） ———电流的电阻分量；

ir（t） = 2∑
∞

h =1

Ihsinφhsin（hωt+αh）——— 电流的电抗分量；

αh ———argV
·

h；

φh———arg（V
·

h， I
·

h）。

并且这些电流相互正交：

∫
T

0
iR（t）ir（t）dt=0 （2-44）

由式 （2-43） 和式 （2-44） 可以推导出视在功率的表达式：

S2 = υ2 i2 = υ2 iR
2 + υ2 ir

2 =S2

R
+Q2

r
（2-45）

式 （2-45） 并没有体现出有功功率 P， 这就是式 （2-43） 电流分解受到严
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厉抨击的原因之一。 此外， 功率 SR和 Qr均不满足功率守恒定律。

如果将电流正交分解 （不一定总能满足 [22] ） ， 并按照这种分解方式建立新

的功率理论， 可以发现由 Shepherd 和 Zakikhani提出的无功功率 Qr [见式 （2-

45）] 是合理的。 Sharon[23]对式 （2-45） 进行了修改， 同时引入了有功功率和

补充功率， 其视在功率的表达式如下：

S2 =P2 +Q2
r+S2

c

式中！S2
c———补充功率， S2

c=S2
R-P2 。

作者们提出上述概念时并没有对功率 SR或 Sc做出任何物理上的解释。

如图 2-3 所示， 在导纳为 Yh =Gh +jBh的线性时不变集中负载电路中， 对式

（2-43） 定义的电流进行解释非常容易， 其表达式如下：

iR（t） = {2Re ∑
∞

h =1

GhV
·

hexp（jhωt}） （2-46）

ir（t） = {2Re ∑
∞

h =1

jBhV
·

hexp（jhωt}） （2-47）

由式 （2-47） 定义的电流称为电抗 （无功） 电流， 在物理上对应于电源与

负载之间双向流动的能量， 该能量大小用无功功率 Qr来度量。 含有限次谐波的

电流 ir（t） 可用并联在负载上的二端口网络来补偿 （见图 2-6b） [24] ， 此时， 各

频次下谐波电纳等效为 BCh =-Bh， 这个特点最早被 Emanuel发现 [24] 。 基于

Shepherd&Zakikhani理论， 可以确定将电源功率因数补偿到最大时的补偿电容

值， 这个最优电容值为

Copt=
∑
∞

h =1

hVhIhsinφh

ω∑
∞

h =1

h2Vh
2

（2-48）

图 2-6！电流分解示意图

Shepherd&Zakikhani理论的优点如下：

1） 含有限次谐波的无功电流 ir（t） 可用并联在负载上的二端口网络来补偿；
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2） 可确定最优补偿电容值。

缺点为：

1） 有功功率在视在功率表达式中没有体现出来；

2） 功率 SR和 Qr不满足功率守恒定律；

3） 即使在视在功率中加上 Sharon 引入的有功功率和补充功率， 该理论仍只

适用于单相电路。

2.1.5 KuSterS&Moore理论

接下来值得关注的理论是由 Kusters和 Moore提出的。 1980 年， 他们发表了

一篇论文， 阐述了这个理论的核心思想 [25] 。 该理论将典型 RL负载电路中的电

流分解为有功电流 （与 Fryze理论中的有功电流相同）、 容性无功电流 iqC和剩余

无功电流 iqCr：

i（t） =ia（t） +iqC（t） +iqCr（t） （2-49）

其中

ia（t） =
P
υ2

υ（t），即 Fryze有功电流 （2-50）

iqC（t） =

1
T∫

T

0

dυ
dt
i（t）dt

dυ
dt

2

dυ
dt

（2-51）

iqCr（t） =i（t） -（ia（t） +iqC（t）） （2-52）

根据定义， 这些电流是相互正交的， 所以它们的有效值满足下面的关系式：

i2 = ia
2 + iqC

2 + iqCr
2 （2-53）

功率表达式为

S2 =P2 +Q2
C+Q2

Cr （2-54）

利用连接在负载端口的电容可以完全补偿无功功率 QC， 该电容值为

Copt=-
QC

dυ
dt

υ
（2-55）

在典型 RC负载电路中， 也可以得到相同的结论 [25] 。 Kusters和 Moore的观

点很快就获得了 IEC的支持， 并且得到广泛传播 [4] 。 然而， 该理论也受到了一

些批评， 尤其是 Willams[25]还证明了 Kusters和 Moore的论述并不都是正确的。

2.1.6 Czarnecki理论

1983 年， Czarnecki在他的著作中论述了 Kusters&Moore理论并不能满足他们

期望的所有特性， 并进一步丰富了 Fryze和 Shepherd&Zakikhani的理论。 Czarnec-

ki提出的理论同样是基于电流的正交分解， 将 Fryze的无功电流 ib （t） 分解为电

抗电流 ir（ ）t和分散电流 is（ ）t：
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i（t） =ia（t） +ib（t） =ia（t） +（is（t） +ir（t）） （2-56）

将 Shepherd&Zakikhani理论的电阻电流分解为有功电流 ia（ ）t和分散电流
is（ ）t：

i（t） =iR（t） +ir（t） =（ia（t） +is（t）） +ir（t） （2-57）

可以获得如下表达式：

i（t） =ia（t） +is（t） +ir（t） （2-58）

假定 υ（t） 表达式为

υ（t） =V0 + {2Re ∑
∞

h =1

V
·

hexp（jhωt}） （2-59）

那么， 就可以得到如下的关系式 （见图 2-7）：

ia（t） =Geυ（t） =GeV0 + {2Re ∑
∞

h =1

GeV
·

hexp（jhωt}） （2-60）

ir（t） = {2Re ∑
∞

h =1

jBhV
·

hexp（jhωt}） （2-61）

is（t） =（G0 -Ge）V0 + {2Re ∑
∞

h =1

（Gh -Ge）V
·

hexp（jhωt}） （2-62）

图 2-7！电流分解示意图

由于式 （2-58） 中定义的电流是相互正交的， 所以可以得到下面的关系式：

i2 = ia
2 + ir

2 + is
2 （2-63）

根据 Czarnecki的理论， 式 （2-63） 第一次解释了为什么在非正弦周期电压

下的线性电路中电流有效值 i比有功电流有效值 ia 大。 对于*h， 当 Bh≠0 或

负载电导 Gh随频率变化， 这个现象便会出现 [26] 。 对于含有限次谐波的情况， 采

用无源 LG二端口网络可以完全补偿电流 ir（t）， 但不能补偿电流 is（t）。

1991 年， Czarnecki在参考文献 [27] 中阐述说， 可以用四端口电抗型补偿

器对电流进行补偿， 这个观点存在争议。 以参考文献 [28] 中所进行的讨论为

基础， 图 2-8 中的电路用四端口 LG补偿后， 可以等效为图 2-8b。 然而， 图 2-8a

所示电路的最优工作状态是图 2-8c。 图 2-8b 中， 电抗型补偿器补偿后的电源电
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流可以表述为

ia1 =Gaυ（t） （2-64）

而图 2-8c中， 最优的电源电流 ia为

ia=Geυ（t） （2-65）

图 2-8！采用四端口 LC对无功电流和分散电流的补偿 [26，28]

在这两种情形下， 电源只提供有功功率 P， 而且电流波形与电压波形一致；

然而， 等效电导 Ga的最小值由 Gh的最大值决定。 一般情况下， 有以下不等式：

Ga≥max（Gh） >Ge （2-66）

很明显， 由于 ia1 > ia ， 我们并不能通过这种方法获得电路的最佳运行

状态。

此外， 参考文献 [28] 已经证明了， 补偿后的电流有效值 ia1 可能比补偿

前的电源电流有效值 i大， 而且 P1 >P。

按照 Czarnecki的理论， 功率方程式必须采用二次方关系， 即

S2 =P2 +Q2
r+Q2

s=P2 +Q2
F （2-67）

由这个等式可得到如图 2-9 所示的功率四面棱柱体， 它不同于 Budeanu 理论中的

功率四面棱柱体； 而且， 与无功功率 Qr和 Qs相对应的那个面不遵守能量守恒

定律。

2.1.7 优化理论

1985 年， 波兰电路理论与工程研究所提出了一个全新的观点， 他们将一个

给定系统的能量和电能质量特性结合起来， 来考虑优化的解决方案， 所需的输入

数据均为普遍接受的物理量。

这个观点有如下主张：

1） 为了描述非正弦电路中的能量特性， 特别采用以下物理量： 电流、 电压

及其有效值， 瞬时功率和有功功率 P；
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图 2-9！Czarnecki理论的功率四面棱柱体

2） 最优电源电流定义为求解含边界

约束条件的优化问题所得到的电流；

3） 对于一个给定电路， 定义的最优

质量指标应该从如下两个方面评价：

① 波形的能量特性———以有效值和

有功功率损耗为基础；

② 波形畸变 （相对于所需的正弦波

形）；

4） 在一个给定的意义 （符合标准中

的相关定义） 下， 用单独的一组最优电

流来定义最优的电路条件；

5） 采用校正电路 （补偿器）， 可以

获得最优的电路运行条件。

1.理想周期性非正弦电压源供电的单相电路

以下讨论图 2-3 中的线性时不变集中元件负载电路， 负载消耗的有功功率为

P。 给定电源电压 υ（t）

υ（t） = {2Re ∑
n

h =1

V
·

hexp（jhωt}） （2-68）

电源电流计算如下：

i（t） = {2Re ∑
n

h =1

（Gh +jBh）V
·

hexp（jhωt}） （2-69）

电路运行条件最优化问题表述如下：

min i2
L

（ ）2 =min 1
T∫

T

0
i（t） 2 d（ ）t （2-70）

外加的边界约束条件为

P=（υ|i） L2 =
1
T∫

T

0
υ（t）i（t）dt （2-71）

可采用拉格朗日函数解决这个问题， 其表达式为

φ（i，λ） = i2
L2 +λ（P-（υ|i） L2） （2-72）

式中！λ———拉格朗日乘数。

计算得到的最优电流为

iopt（t） =ia（t） =Geυ（t） = {2Re ∑
n

h =1

GeV
·

hexp（jhωt}） （2-73）

其中

Ge=
P

υ2

L2

（2-74）
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此最优电流与 Fryze的有功电流是一致的。

将电源电流减去最优电流， 得到

ib（t） =i（t） -ia（t） （2-75）

相当于分解成了相互正交的电流分量， 而且可以对不同的分量进行相应的补偿，

如采用有源电力滤波器就可以补偿电流 ib （t）。 完全补偿电流 ib （t） 后， 就可以

将电源电流的有效值最小化， 但是并不能将电流的畸变程度降到最低。

2.含内阻的周期性非正弦电压源供电的单相电路

以下讨论图 2-10 所示的电路 （针对某次特定的谐波）， 由含内阻的周期性

非正弦电压源供电， 接单相负载。

图 2-10！由含内阻的电源供电的单相系统模型 （特定谐波次数下）

假定：

1） 电源电压为

e（t） = {2Re ∑
n

h =1

Ehexp（jhωt}） （2-76）

2） 电源内阻抗为线性时不变集中参数元件：

ZZh =RZh +jXZh （2-77）

3） 负载导纳为线性时不变集中参数元件：

Yh =Gh +jBh （2-78）

最优化问题的拉格朗日函数表达式为

φ（i，λ） = i2
W2，δ（0，T） +λ（P-（υ|i） L2（0，T） ） （2-79）

可以计算得到如下的最优有功电流 ia（t）：

ia（t） = {2Re ∑
n

h =1

GehEhexp（jhωt}） （2-80）

其中

Geh =
λ*

2（1 +λ*RZh）
（2-81）

式中！λ*———从有功功率平衡关系推导出的式 （2-82） 的正解。
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P=∑
n

h =0

λ
2（1 +λRZh）

-RZh
λ2

4（1 +λRZh）
[ ]2 E2

h （2-82）

将上述条件考虑进去， 余下的电流可以分解为

1） 电抗分量：

ir（t） = {2Re ∑
n

h =1

jBωehE
·

hexp（jhωt}） （2-83）

2） 分散分量：

is（t） = {2Re ∑
n

h =1

（Gωeh -Geh）E
·

hexp（jhωt}） （2-84）

式中！Bωeh和 Gωeh———分别为考虑了电源内阻抗和负载阻抗的总电纳和总电导。

参考文献 [29] 的作者证明了， 由于分散电流分量参与了有功能量 （有功

功率） 的传输过程， 不同的电流分量 ia（t）、 ir（t）、 is（t） 将不再相互正交， 这

就意味着消除一个分量后将会引起余下分量的变化。 于是参考文献 [17， 30-

32] 进一步针对含内阻的电压源供电电路提出了一种不同的分析方法， 具体步

骤如下：

1） 在所提出的优化原则下， 确定最优电流；

2） 基于最优电流和电源电压， 计算补偿器的端口电压；

3） 基于最优电流和负载常量方程， 计算补偿器的电流；

4） 基于特定谐波下补偿器的电压和电流值， 计算补偿器的导纳。

3.含内阻的周期性非正弦电压源供电的三相电路

本部分讨论如何用公式表述并用频域的方法解决给定的三相电路中典型的最

优化问题。 三相系统如图 2-11 所示， 电源和负载的阻抗均为线性时不变集中参

数元件。 参数如下所示：

ea（t） = {2Re ∑
n

h =1

Eahexp（jhωt}） （2-85a）

eb（t） =ea t-
T（ ）3

，ec（t） =ea t+
T（ ）3

（2-85b）

三相电源的内阻抗矩阵为

ZZh =diag（RZh +jXZh，RZh +jXZh，RZh +jXZh）；ZZh =ZT
Zh，h∈N，N= 1，2，…，{ }n

（2-86）

这里的上标 T代表矩阵的转置 （下同）。

负载的导纳矩阵为

Yh =diag（Gh +jBh，Gh +jBh，Gh +jBh）；Yh =YT
h ，h∈N （2-87）

以下将以公式推导的方式， 为图 2-11 所示电路选择合适的补偿器。 设补偿

器导纳为
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YCαh =GCαh +jBCαh，α∈ a，b，{ }c，h∈N （2-88）

图 2-11！三相系统示意图

补偿器连接在各相线和中性线之间 （假设中性线的阻抗为零）， 补偿后的电

路可以获得最优电流， 下面以最优问题 P1 为例来说明。

问题 P1： 使电路内阻 RZh上的有功功率损耗最小化：

（min ∑
n

h =1

ITh diag（RZh，RZh，RZh）I
*）h （2-89）

解决优化问题时， 可结合三组不同的约束条件：

类型 A

{Re ∑
n

h =1

ET
hI

*
h -∑

n

h =1

IThZ
T
ZhI

*}h =常数 （2-90）

参考文献 [17， 30-33] 中充分阐述了这种类型的优化问题， 它可以保证在一个

给定的断面上 （如图 2-11 中的 xy断面） 有功功率在补偿前后保持不变， 但是不

能确定补偿后可以提供给负载的有功功率的大小。 一般情况下， 补偿后供给负载

的有功功率大于补偿前的。

类型 B

{Re ∑
n

h =1

VT
hY

T
hV

*}h =常数 （2-91）

可以保证补偿前后负载上的有功功率保持不变。

类型 C

{Re ∑
n

h =1

ET
hI

*
h -∑

n

h =1

IThZ
T
ZhI

*}h = {Re ∑
n

h =1

VT
hY

T
hV

*}h （2-92）

即补偿器并不消耗有功功率 （PComp =0）。 式 （2-90） ～式 （2-92） 中各物理量

的定义如下：

ET
h =[Ea， Eb， Ec] h———电源第 h 次谐波电压相量矩阵的转置；
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ITh =[I
·

a， I
·

b， I
·

c] h———电源第 h 次谐波电流相量矩阵的转置；

Vh =Eh -ZZhIh———负载第 h 次谐波电压相量矩阵；

I*h ———Ih矩阵的共轭矩阵。

这些不同类型的问题都可以通过拉格朗日函数来求解。 对于一个给定的模型

（如图 2-11）， 基于问题 P1 的表达式及其变量的最优解， 就可以得到各相 （例如

a相） 补偿器电流的最优电流。

以类型 A的约束条件为例， 在图 2-11 中， 保证 xy断面上的有功功率不变。

其中， xy断面上的有功功率为

P= ∑
α=a，b，c

1
T∫

T

0
υα（t）iα（t）dt= {Re ∑

n

h =1

VT
hI

*}h ，α∈ a，b，{ }c （2-93）

其拉格朗日函数表述如下：

φ（λ，（Ih）） =∑
n

h =1

IThRZhI
*
h +λ（P- {Re ∑

n

h =1

ET
hI

*
h -∑

n

h =1

IThZ
T
ZhI

*}h ） （2-94）

其中， RZh =diag （RZh， RZh， RZh）。

将任意增量 ΔIh加到电流相量 Ih上， 则有 I1h =Ih +ΔIh， 同时

φ1 （λ，（I1h）） =∑
n

h =1

IT1hRZhI
*
1h +λ（P- {Re ∑

n

h =1

ET
hI

*
1h -∑

n

h =1

IT1hZ
T
ZhI

*
1 }h ）

（2-95）

拉格朗日函数的增量可以表述如下：

Δφ=φ1 -φ=Re∑
n

h =1

[2ITh （l +λRZh） -λE
T
h ]ΔI

*
h +∑

n

h =1

ΔI
T
h （l +λRZh）ΔI

*
h

（2-96）

式中！l———单位矩阵。

其最小值存在的充分条件为

*ΔIh（*h∈N），Δφ>0 （2-97）

其最小值存在的必要条件为

*h∈N， 2ITh （l +λRZh） -λE
T{ }h =0 （2-98）

如果式 （2-96） 中的二次型是正定的， 即

*h∈N， ΔI
T
h （l +λRZh）ΔI

*{ }h >0 （2-99）

那么对于任意的增量 ΔIh， 充分条件式 （2-97） 都可以满足。

考虑图 2-11 的条件， 可以看出矩阵 Rzh是对称且非奇异的， 因此， 对于每一

个 λ≥0， 由式 （2-99） 定义的二次型都是正定的。 当系数 λ≥0 时， 满足式 （2-

98） 必要条件的电流 Ih（λ） 为

Ih（λ） =λ
2
（l +λRZh）

-1Eh （2-100）
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根据功率平衡方程求解出正解 λ*
㊀后， 继续采用参考文献 [17， 29-31， 33]

中提到的方法， 可以得到给定 λ*下的最优电源电流， 而且这个电流可以保证电

路中的有功功率损耗是最小的：

*h∈N，（Iopth =
λ*

2
（l +λ*RZh）

-1Eh） （2-101）

最优电流式 （2-101） 下的负载电压等于

Vopt
h =Eh -ZZhI

opt
h =Eh -

λ*

2
ZZh（l +λ*RZh）

-1Eh （2-102）

当最优电流 Iopth 和最优电压 Vopt
h （h∈N） 已知时， 补偿器的端口电压 VCh就

是负载电压 Vopt
h ， 从而可以计算出补偿器的电流相量矩阵㊁ICh。 各次谐波下的补

偿器导纳可以通过下面的关系式计算得到 （补偿器连接在各相线和中性线

之间）：

YCαh =
I
·

Cαh

V
·

Cαh

，α∈ a，b，{ }c （2-103）

需要引起读者注意的是， 正交分布理论只在理想电压源中成立。

2.2 瞬时功率理论

瞬时功率理论是基于时域分析的， 同时适用于电力系统的稳态和暂态运行条

件。 因此， 这个理论经常用于设计改善电能质量的控制装置。

2.2.1 pq理论

目前， 在改善电能质量的领域中， 应用最广泛的 “功率理论” 是 1983 年由

日本的 Akagi和 Nabae提出的瞬时功率理论 （ pq 理论）， 该理论只能用于分析三

相系统 [34] ， 因此， 不像通用功率理论 [35，36]那样可以解释众多的物理现象， 但

仍具有很多的优点， 其中最重要的就是， 通过简单的数学运算就可以计算出某些

给定意义下的最优电流。

pq 理论基于一个标量变换， 它将三相相电压 [υa， υb， υc]
T和负载电流

[ia， ib， ic]
T变换到 α-β -0 直角坐标系 （如图 2-12 所示） 中， 从而实现瞬时

值的转换， 如式 （2-104） 所示：

㊀ ！原文是说从功率方程式 （2-96） ， 实际应为功率平衡式 {Re ∑
n

h =1

ET
hI

*
h -∑

n

h =1

IT1hZ
T
ZhI

* }h =P求取

λ* 。 ———译者注

㊁ ！负荷电流为 ILh =Yh [Vopt
h ]T， 则 ICh =Iopth -ILh 。 ———译者注
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Fα

Fβ

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」0

=
 

2
3

cosυ11 cosυ12 cosυ13

-sinυ11 -sinυ12 -sinυ13

1

 2

1

 2

1

 

「
l
l
l
l
L

]
l
l
l
l
」2

Fa

Fb

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」c

（2-104）

图 2-12！a -b-c坐标系与 α-β 直角坐标系的转换示意图

其中， υ11υ12υ13分别为自然三相系统 x轴 （x=a， b， c） 超前直角坐标系 α

轴的角度 （见图 2-12）。

当 a 轴和 α轴重叠时 （即 υ11 =0 时）， 变换矩阵就成为如下形式：

Fα

Fβ

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」0

=
 

2
3

cos0 cos
4
3
π cos

2
3
π

-sin0 -sin
4
3
π -sin

2
3
π

1

 2

1

 2

1

 

「
l
l
l
l
l
l
L

]
l
l
l
l
l
l
」2

Fa

Fb

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」c

（2-105）

也可以写为

Fα

Fβ

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」0

=
 

2
3

1 -
1
2

-
1
2

0  3
2

- 
3
2

1

 2

1

 2

1

 

「
l
l
l
l
l
ll
L

]
l
l
l
l
l
ll
」2

Fa

Fb

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」c

（2-106）

对于三相系统， 用 a -b-c坐标下的瞬时相电流和相电压表示的瞬时功率可

以由下式确定：

P=υaia +υbib+υcic （2-107）

利用式 （2-106） 将三相系统中的相电压和相电流变换到 α-β -0 直角坐标
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系后， 由于这个变换的正交性， 瞬时功率在新的坐标系中仍保持原来的形式， 即

P=υαiα+υβiβ +υ0i0 （2-108）

大多数情形下， 中压电网采用三线制形式的对称电压源供电， 如此一来， 可

以省略变换矩阵中的 υ0 、 i0和瞬时功率中的零序分量。

如果Pα和Pβ分别代表坐标轴α和 β 上的瞬时功率， 那么瞬时功率可以表述为

P=Pα+Pβ =υαiαP+υαiαq+υβiβP+υβiβq

=υα
υα

υ2α+υ2β
P-υα

υβ

υ2α+υ2β
q+υβ

υβ

υ2α+υ2β
P+υβ

υα

υ2α+υ2β
q

=PαP+Pαq+PβP+Pβq

（2-109）

式中！iαP———α轴上的瞬时有功电流；

iβP———β 轴上的瞬时有功电流；

iαq———α轴上的瞬时无功电流；

iβq———β 轴上的瞬时无功电流；

PαP———α轴上的瞬时有功功率；

Pαq———α轴上的瞬时无功功率；

PβP———β 轴上的瞬时有功功率；

Pβq———β 轴上的瞬时无功功率。

在这种分解中， 瞬时无功功率分量之和为

Pαq+Pβq=0 （2-110）

即瞬时无功功率可以相互抵消， 从而不参与从电源到负载的能量传输。 另外

两个瞬时功率分量 （称为瞬时有功功率） 的和为

P=PαP+PβP （2-111）

瞬时功率 P与三相电路中瞬时功率的标准解释是一致的， 而且其平均值即为

有功功率 P。

传统的无功功率 [9]是在频域中定义的， 不论怎样， 都不能与在时域中定义

的瞬时值进行对比， 但是可以将时域中一段时间内瞬时功率的平均值与频域中的

P或者 Q进行对比。

Akagi和 Nabae提出了 “瞬时虚功率” 这个全新的概念， 并取其单位为 “伏

安虚” （volt-ampere-imaginary）， 记为 “vai”， 既类似又区别于传统无功功率的

单位 var。 瞬时虚功率用下式进行计算：

q=υαiβ -υβiα （2-112）

瞬时虚功率没有物理解释， 是一个不希望出现的分量， 所以必须从系统中

除去。

采用 α-β 直角坐标系最主要的优点是可以列写简单的相电流方程。 三相三

线制系统的电源电流变换到 α-β 坐标系后， 可以表示为
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iα

i[ ]
β

=
1

υ2α+υ2β

υα -υβ

υβ υ[ ]
α

P+P'

q+[ ]q'
（2-113）

对于一个对称的电源电压：

υ2α+υ2β =3Va
2 =常数 （2-114）

优化的目标之一是消除电源电流中不需要的部分， 从而得到有功性质的电源

电流。 该目标可以借助有源电力滤波器来实现。 通过式 （2-115） 可以计算出有

源电力滤波器的补偿电流， 利用该电流就可以消除全部或部分不需要的电流分

量， 只留下瞬时有功功率恒定部分所需的电流分量， 计算公式如下：

iαC

iβ
[ ]

C

=
1

υ2α+υ2β

υα -υβ

υβ υ[ ]
α

PC

q[ ]
C

（2-115）

PC和 qC是根据需要消除的分量来确定的， 如表 2-1 所示。

表 2-1 瞬时功率中需要消除的分量的类型

预消除的电流分量 PC qC

与瞬时虚功率相关的分量 0 q

负序和高次谐波分量 ～ ～P q

与瞬时虚功率恒定部分相关的分量 0 q

与瞬时虚功率和高次谐波相关的分量（完全补偿） ～P q

负序分量 P2ω q2ω

与高次谐波相关的分量 Ph qh

与瞬时实功率交变部分相关的分量 ～P 0

当把 pq 理论看作一个功率理论时， 它存在不足之处。 它不能用于供电电压

不对称或者畸变的三相系统中， 这点已经在一些文献中进行了证明 [35，36] 。 然

而， 现在仍然将它作为一种很实用的控制算法用在有源电力滤波器中。

在由畸变电压源供电的非线性负载电路中， 补偿后的电源电流仍然含有与电

压高次谐波相关的分量。 这是由于最优电流计算不正确造成的。

2.2.2 改进的 pq理论

Akagi提出的 pq 理论[34]虽然简单有效， 但不能应用于供电电源不对称的系统

中。 由于经常会遇到小功率不对称系统， 因而需要采取不同的方法来分析。 1995

年， Komatsu 和 Kawabata提出了称为 “改进的 pq 理论” 的瞬时功率理论。 这个理

论适用范围更广泛， 并在供电电压不对称和低畸变的情况下都是正确的■。

■！理论推导可以证明， 与原始 pq 理论相比， 在电压不对称或者含有单次负序谐波情况下， 该改进

pq 理论不会引入新的谐波， 从这个角度说， 该改进方法比原始 pq 理论适用更广泛。 ———译者注
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在这个理论中， 瞬时有功功率和无功功率分别定义为

P=υaia +υbib+υcic （2-116）

q=υ'aia +υ'bib+υ'cic （2-117）

这里的正交电压■υ'a、 υ'b、 υ'c分别是通过相电压υa、 υb、 υc相移π/2后得到的。

在三相三线制系统中 （这是最常见的三相系统）， 根据基尔霍夫第一定律，

可以获得如下的关系式：

ia +ib+ic=0 （2-118）

结合式 （2-118）， 可以将式 （2-116） 和式 （2-117） 简化为如下形式：

[ ]Pq =
υa -υc υb-υc

υ'a -υ'c υ'b-υ'[ ]
c

ia

i[ ]
b

（2-119）

利用这个公式计算出瞬时功率 P和 q以后， 就可以确定系统的能量状态。 同

时， 改写这个公式可以计算出电源的电流值：

ia

i[ ]
b

=
1
Δ

υ'b-υ'c υc-υb

υ'c-υ'a υa -υ[ ]
c
[ ]Pq （2-120）

ic=-ia -ib

其中

Δ=（υa -υc）（υ'b-υ'c） -（υ'a -υ'c）（υb-υc） （2-121）

分析式 （2-120） 的形式， 可以发现它跟 pq 理论中式 （2-122） 是类似的。

iα

i[ ]
β

=
1
Δ'

υα -υβ

υβ υ[ ]
α

[ ]Pq （2-122）

其中：

Δ'=υ2α+υ2β （2-123）

进一步可将式 （2-122） 计算得到的电流变换到 a -b-c坐标系中。

可以证明， 在供电电压对称的系统中， 改进的 pq 理论与 pq 理论是等效的。

供电电压对称情况下：

υa +υb+υc=0 （2-124）

三相正交电压就可以表示为：

υ'a =
υc-υb

 3
（2-125）

■！有时又称为虚电压。 ———译者注
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υ'b=
υa -υc

 3
（2-126）

υ'c=
υb-υa

 3
（2-127）

改进的 pq 理论下的 a 相电流可以写为：

2υaP-υb P  + 3（ ）q -υc P  - 3（ ）q
2 υ2a +υ2b+υ2c-υaυb-υbυc-υaυ（ ）c

（2-128）

在 pq 理论中，

υα=
 

2
3

υa -
1
2
υb-

1
2
υ（ ）c （2-129）

υβ =
 

2
3
 3
2
υb- 

3
2
υ（ ）c （2-130）

则 pq 理论下 a 相电流可以写为：

2υaP-υb P  + 3（ ）q -υc P  - 3（ ）q
2 υ2a +υ2b+υ2c-υaυb-υbυc-υaυ（ ）c

（2-131）

比较式 （2-128） 和式 （2-131）， 可以发现两者是相同的。 对其他相的电流

进行同样的分析， 可以得到相同的结论。 这表明， “改进 pq 理论” 具有更广泛

的实用性。 只有在供电电压对称的情形下， 式 （2-125） ～式 （2-127） 才成立，

pq 理论和改进的 pq 理论才等效。

2.2.3 同步参考坐标变换理论

这个广义的 pq 理论尤其适用于供电电压畸变的情形， 该方法将输入信号向

量从自然三相坐标系转换到旋转 d -q坐标系中 [40] ， 如图 2-13 所示。

这个变换通过两步就可以完成， 第一步是将三相坐标系中的向量变换到 α-

β 直角坐标系中， 这与 pq 理论类似， 因此， 根据前面的结论可以有

Fα

F[ ]
β

=
 

2
3

1 -
1
2

-
1
2

0  3
2

- 
3

「
l
l
ll
L

]
l
l
ll
」2

Fa

Fb

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」c

（2-132）

第二步再将 α-β 坐标系中的向量变换到旋转 d -q坐标系中， 新坐标系中的

量值可以根据下面的关系式推出：

F
*

dq=F
*

αβe
-jθ （2-133）

则有

Fd

F[ ]
q

=
cosθ sinθ

-sinθ cos[ ]θ
Fα

F[ ]
β

！ （2-134）
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图 2-13！a -b-c坐标系与旋转 d -q坐标系的转换示意图

在一些文献中， 这个变换被称为派克变换。

同样的， 反变换首先需要将向量从旋转 d -q坐标系变换到 α-β 直角坐标系

中， 具体如下：

Fα

F[ ]
β

=
cosθ -sinθ

sinθ cos[ ]θ

Fd

F[ ]
q

（2-135）

然后再变换到自然三相坐标系：

Fa

Fb

F

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」c

=
 

2
3

1 0

-
1
2

 3
2

-
1
2

- 
3

「
l
l
l
l
ll
L

]
l
l
l
l
ll
」

「
ll
L

2

Fα

F

]
ll
」β

（2-136）

这个变换的优点是系统中不再需要计算瞬时有功和无功功率。 如果函数 cosθ

的变化过程与 a 相基波电压的变化过程是一致的， 那么， d -q坐标系与基波电

压同步旋转。 在 d -q坐标系中， 与基波电压在相位上保持一致的分量 （例如有

功电流） 用恒定值来表示。 在这种情况下， d 轴上电流分量的平均值对应于旋转

坐标系中电源电流的有功分量 [41] （见图 2-13）。 因此， 瞬时电流的最优解可以

利用 d -q坐标系中相电流分量的相关信息直接进行计算， 即我们需要的电流成

分仅仅是电流分量 id中的恒定部分， 从而补偿电流为
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iCa

iCb

iC

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」c

=
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-
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l
l
l
l
ll
L

]
l
l
l
l
ll
」2

cosθ -sinθ

sinθ cos[ ]θ

i
～

d

i

「
ll
L

]
ll
」q

（2-137）

式中！ ～id———电流分量 id的交流部分。

同步参考坐标变换理论不需要计算瞬时有功功率和无功功率， 从而使得在每

个计算周期中， 所需的数学运算量明显减少， 大大提高了补偿系统的动态性能。

即使供电电压为周期性畸变电压时， PLL确定的角度 θ也能够保证对最优电流和

补偿电流的计算都是正确的。 在供电电压对称的情形下， 此方法与由 Akagi[34]

提出的方法是等效的。

2.3 基于正交分量的功率理论

L.Czarnecki提出的 CPC理论 [42]使用频域的方法描述系统的工作点。 该理论

利用了电源电流的正交分解， 每个电流分量对应于电路中的一种物理现象。 对于

单相电路， 这个理论的雏形最早出现在 1984 年 （见 2.1.6 节）， 但是包含了各种

不同供电条件和不同负载的完整理论在 1994 年才正式出版。 CPC理论涵盖了

Fryze提出的时域方法以及 Shepherd 和 Zakikhani提出的频域方法， 从中选择可以

用来解释电路能量现象的元素， 并建立了对它们进行补偿的理论基础。

三相电路的 CPC理论一般采用傅里叶级数描述电流和电压的波形， 以列向

量形式描述三相参数， 例如相电压的列向量 u为

u=

υa

υb

υ

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」c

 = 2Re

V
·
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V
·
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V
·

「
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l
ll
L

]
l
l
l
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ejω

 

 

 

l
l

l
l

 

 

 

l
l

l
l

t
 = 2ReVejω{ }t （2-138）

与电压类似， 相电流的列向量 i的形式为

i=

ia

ib

i
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l
l
l
L

]
l
l
l
」c

 = 2Re

I
·

a

I
·

b

I
·

「
l
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]
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」c

ejω

 

 

 

l
l

l
l

 

 

 

l
l

l
l

t
 = 2ReIejω{ }t （2-139）

在如图 2-14 所示的正弦电压和电流电路中， 电源电流可以表述如下：

i = 2Re[（Ge+jBe）V+AV#]ejω{ }t （2-140）
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Ge+jBe=Yab+Ybc+Yac≡Ye （2-141）

式中！Ye———等效导纳。

A≡ -（Ybc+αYac+α*Yab），V
#
 = 2Re

Va

Vc

V

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」b

ejω{ }t （2-142）

图 2-14！三相负载系统的示意图

对于这个电路， CPC理论将电源电流分解为三个相互正交的分量：

i=ia+ir+iu （2-143）

每个分量都对应着一种能量现象， 其中

1） 分量 ia称为 “有功电流”， 与恒定的能量转换有关。

ia  = 2ReGeVe
jω{ }t （2-144）

2） 分量 ir称为 “无功电流”， 与相移有关。

ir  = 2ReBeVe
jω{ }t （2-145）

3） 分量 iu称为 “不平衡电流”， 与负载的不平衡有关。

iu  = 2ReAV#ejω{ }t （2-146）

如果一个系统含有非线性负载， 电压和电流的波形是畸变的， 那么， 就可以

用下面的等式来描述供电电压：

V=

υa

υb

υ

「
l
ll
L

]
l
ll
」

c

= 2Re∑
h∈N

Vah

Vbh

V

「
l
ll
L

]
l
ll
」

ch

ejhω1{ }t = 2Re∑
h∈N

Vhe
jhω1{ }t （2-147）

根据 CPC理论， 此时的电源电流可以分解为四个分量：

i=ia+is+ir+iu （2-148）

这些分量都是相互正交的， 即

i2 = ia
2 + is

2 + ir
2 + iu

2 （2-149）

而且， 它们都对应着不同的能量现象：

ia= 2Re∑
h∈N

GeVhe
jhω1{ }t （2-150）
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ia为有功电流， 对应电源到负载的能量流动。 当负载的有功功率不为 0 时，

就会产生如下的电流分量：

is = 2Re∑
h∈N

（Geh -Ge）Vhe
jhω1{ }t （2-151）

is为分散电流， 并不参与从电源到负载的能量流动， 它的产生是由于负载电

导 Geh会随谐波次数 h 的不同而改变。

ir = 2Re∑
h∈N

BehVhe
jhω1{ }t （2-152）

当谐波电压和电流 （与负载电纳有关） 之间存在相移时， 就会出现无功电

流 ir， 这个电流分量并不参与从电源到负载的能量传输。

iu = 2Re∑
h∈N

AhV#
he

jhω1{ }t （2-153）

负载的不平衡导致不平衡电流 iu的出现， 与分散电流 is类似， 它也不参与从

电源到负载的能量传输。

当分析电气系统中的能量传输现象时， Czarnecki提出的理论可以很好地解

释各功率分量。 然而， 在实际应用中， 很难利用它来提高电能质量。 Czarnecki

在他的著作中已经申明， 利用这一理论进行补偿将会非常复杂。 同时， 该理论应

用了有关正交分量理论的假设， 而以前正交分量理论应用在其他理论中时， 经常

会受到科学家们的批判。

参 考 文 献
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第 3 章 功率理论在有源补偿控制中的应用

摘要

有源电力滤波器 （APF） 是抑制谐波、 补偿无功功率， 或提高三相系统对称

性的有效方法之一。 接入电力系统的 APF可以实现以上功能的全部或部分， 这

取决于其控制算法和结构。 例如并联型 APF可以补偿负荷电流的基波无功功率，

改善接入电网终端的负荷对称性， 在任何系统阻抗条件下滤除高次谐波电流， 并

且可以达到无源 LC滤波装置所不能达到的效率。 本章重点关注 APF的控制算

法， 并通过仿真和物理实验的结果进行了验证。

3.1 有源补偿的控制策略

滤除电流和电压波形中的高次谐波可以采用连接于电源与负荷间的补偿装置

来实现。 迄今为止， 无源补偿装置因设计简单而被广泛使用 [1-7] ， 其设计采用与

主谐波频率相匹配的无源谐振滤波器， 对谐波抑制的效果在较大程度上取决于供

电线路的参数， 也受限于所使用的扼流线圈的品质因数 Q。 如果采用主动开关型

补偿装置， 也就是有源电力滤波器 （APF）， 就不会有这些限制条件。 除了滤除

谐波， APF采用合适的控制算法和结构还可以实现其他补偿功能， 例如使电源或

负荷三相对称 [8] 。 正由于这些原因， 与 APF相关的设计和运行原理研究已成为

大量出版物的主题 [9-18] 。

正弦波被认为是电力系统的最优波形， APF可以补偿电流/电压偏离理想正

弦波的瞬时变动。 一般 APF与负荷并联 （或串联）， 可将其看作是一个额外的电

力电子型电流 （或电压） 发生源。 滤波器电流 （或电压） 和供电线路电流 （或

电压） 叠加， 使系统电源电流 （或负荷电压） 成为正弦波形 （理想状态）。 电压

或电流中所有不希望出现的分量均只在负荷和 APF之间形成回路， 不会对供电

电源产生影响。 IGBT或 MOSFET桥式逆变器被用作电流/电压源 （绝大多数是

带电容储能的电压源型逆变器 VSI， 少数是带电感储能的电流型逆变器）。 逆变

器采用了输出波形跟踪标准 （参考） 波形的控制方式。

APF可设计为在不同类型的供电系统中运行：

1） 单相系统；

2） 三相三线制系统 （大多数的公共系统）；



3） 三相四线制系统 （可补偿中性线上的电流）。

不同的供电系统类型需要有不同的控制方法， 这些方法在参考文献 [19，

20] 中有详尽的描述。 还可以根据 APF接入系统的方式以及滤波性能进行如下

分类：

（1） 并联接入———APF形成了一个额外的电流源， 通常是电力电子电压源

逆变器 VSI和交流侧滤波电感一起使用。 这种电路可以实现以下功能：

1） 可以消除电源电流中的高次谐波， 这是谐振滤波器难以实现的；

2） 使负荷对称化；

3） 补偿基波下的无功功率。

（2） 串联接入———APF串联接入电源与负荷之间的电路， 用于消除瞬时电

压变动， 其补偿电压由变压器引入。 此时， 在 APF的设计阶段就必须考虑变压

器的系统侧绕组可能传输的最大负荷电流。 这种串联电路可以实现以下功能：

1） 可以消除高次的谐波电压；

2） 消除闪变 （即灯光闪烁）；

3） 使供电电压对称化。

（3） 串-并联方式接入 （被称作统一电能质量控制器 UPQC■ ）———兼顾了串

联和并联系统所特有的性能。 这种方式最重要的是串联部分和并联部分连接顺序

的确定： 先串联后并联， 这样可以确保电路正确运行， 使得并联部分终端侧的电

压和串联部分上经过的电流都基本上是正弦 （谐波电压由串联部分滤除， 谐波

电流由并联部分滤除）； 如果串并联部分位置改变， 波形中将会出现谐波分量，

而且会加大对整个系统控制的复杂程度。

（4） 混合接入———由无源滤波器和 APF串联或并联混合构成。 无源滤波器

减轻了装置有源滤波部分的负荷， 不仅可使有源部分的视在功率减小 60%， 甚

至更多， 而且可使电力电子管 （IGBT的 MOSFET） 的端口电压比传统电路要低

很多。 因此制造成本更低， 设计和制造更大视在功率的滤波器也成为可能。 在一

个系统内集合无源和有源滤波特性的滤波性能更好， 同时也可消除一些缺陷， 例

如极大地降低了系统阻抗对无源滤波器的影响。

依据 APF的接入方式及其所运行的电网类型， APF需要有不同的控制算

法。 控制算法的基本目标是得到准确的参考补偿信号， 并将之注入到供电系

统。 如上所述， 由于 APF的分类很多， 可行的控制算法也很多， 不可能将它

们全部体现在这本书中。 因此， 本书只选择详细介绍 APF并联接入最常见的

系统的供电方式， 即三相三线制， 其参考补偿电流将由第二章所述的最普遍的

功率理论来确定。

■！原文为 UPFC， 译者改为了 UPQC。 ———译者注
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所选的控制算法在以下两种不同的供电条件下进行了仿真研究：

1） 无内阻抗的正弦电源；

2） 带内阻抗的非正弦电源。

在不同供电条件下， 分别考虑对称和非对称两种负荷类型。 本章后面将逐一

给出仿真结果。

3.1.1 基于 Fryze理论的控制策略

基于 Fryze理论 [21]的控制算法是在时域内采用实时计算， 得到参考补偿电

流的。 “实时” 的概念完全与所研究的内容和所使用的硬件相关。 假设输入信号

x（t） 的采样值为 x（n）， 输出信号为 y（ n）， 如果算法在下一个采样值 x（ n +1）

前完成计算， 则该数据处理是实时进行的， 如图 3-1 所示。

图 3-1！“实时” 概念的图释

由 Fryze理论 [21]所得到控制算法如图 3-2 所示。

图 3-2！基于 Fryze功率理论的控制算法框图

当应用于三相电路时， 如图 3-3 所示， 整个算法运行在由处理器 PWM硬件

模块产生的中断管理程序中。 已知输入的相电流和负荷电压瞬时值 （输入由处

24  功率理论与电能质量治理



图 3-3！带非线性负荷和 APF的三相电力系统图

理器的硬件模块框 {1} 实现）， 瞬时功率依下式计算：

P（n） =υa（n）ia（n） +υb（n）ib（n） +υc（n）ic（n） （3-1）

而后， 瞬时功率的平均值 （即负荷有功功率， 框 {2}） 采用低通滤波器 IIR

计算得到， 该过程对应于式 （3-2）。

P=
1
T∫

T

0

υ（t）i（t）dt （3-2）

或者！！ （ ）P n =P（n） =b0P（n） +b1P（n -1） +b2P（n -2） -a1P（n -1） -a2P（n -2）

（3-3）

式中！bx、 ax———数字滤波器的系数。

框 {3} 计算相电压瞬时值二次方的平均值， 然后再经过低通滤波器 IIR。

其对应式 （3-4）， 与式 （3-3） 类似。

υ2x（n） =υx（n）υx（n）；！！x={a，b，c} （3-4）

通过计算有功功率值 （框 {2}） 和相电压二次方的平均值 （框 {3}）， 可

得到等效负荷电导 （框 {4}） 为

Ge（n） =
P（n）

υ2
a
（n） +υ2

b
（n） +υ2

c
（n）

（3-5）

下一步， 由框 {5} 得到有功电流值：

ia
x
（n） =Ge（n）υx（n）；！！x={a，b，c} （3-6）

根据 Fryze理论， 有功电流是确保负荷所需有功功率的电流中有效值最小

的。 因此， 如果假设电源电流根据式 （3-6） 进行计算， APF的参考补偿电流就

由式 （3-7） 确定 （框 {6}）。

i
Cx
（n） =i

x
（n） -ia

x
（n） （3-7）
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按照上述流程得到的参考补偿电流值作为控制器的输入量。 依据所选的设计

方案， 控制器可能是 PI环节或预测控制器 （框 {7}）。 将控制器的输出量引入

到硬件模块， 产生脉宽调制 （PWM） 信号 （框 {8}）。

3.1.1.1！Matlab/Simulink 仿真模型

在 Matlab/Simulink 平台上搭建了图 3-3 所示电路的仿真模型， 如图 3-4 所

示。 采用的方法是， 尽可能真实地模拟微处理器系统的运行。 例如， 使用采样和

保持电路 （S&H电路） 来考虑在测量和处理电路中出现的延时。

图 3-4！基于 Matlab/Simulink 搭建的模型框图

3.1.1.2！仿真结果

采用图 3-4 所示的电路仿真在本章 3.1.1.1 节所述的不同运行工况。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-5 所示。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-6 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-7 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-8 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-9 所示。 需要注意

的是， 对于这种类型的电源， 由 Fryze理论定义的各电源电流分量不再是正交的。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-10 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-11 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-12 所示。
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图 3-5！A相的仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

图 3-6！A相的仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）
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图 3-6！A相的仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷） （续）

图 3-7！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-8！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）

图 3-9！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-9！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷） （续）

图 3-10！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-11！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）

图 3-12！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-12！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

！！3.1.1.3！结论

所述算法正确地消除了电源电流中不希望出现的分量， 而且在非对称负荷

下， 经补偿后， 电源电流对称。

由于补偿系统中使用了多个低通滤波器， 对动态性能有不利影响。 仿真中瞬

时功率从 30% ～100%的阶跃变化虽然在实际中很难遇到， 但由此可见这种算法

在所考虑的特殊应用情况下仍需优化。 在这样的案例中， 为了使稳定波形所需的

时间最小化， 还需要改变所使用滤波器的参数。

如式 （3-6） 所示， 有功电流分量与供电电压波形相似。 因此， 在电源含内

阻的供电系统案例中， 电源电流仍然包含部分没有被补偿的 5 次和 7 次谐波。 这

是由于供电电压中含有这些特征谐波导致的波形畸变。 尽管在这样的特定情形

下， 由 Fryze理论定义的电流分量不再正交， 但是补偿后的电源电流仍然能够保

证传递给负荷的有功功率不发生变化。

3.1.2 基于 Budeanu理论的控制策略

基于 Budeanu 理论的控制算法是对电路采用频域分析， 其要求用特殊的方

法来计算以傅里叶级数形式描述的相电压和相电流。 图 3-13 给出了控制算法

框图。

负荷相电压和相电流的瞬时值采集由处理器的硬件模块实现 （框 {1}）， 采

样数据保存在一个允许每个信号存储 256 个采样点的缓冲区。 通过设置 S&H电

路的采样频率， 使 256 个采样值的采集时间准确等于 20ms， 这将确保算法与基
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图 3-13！基于 Budeanu 功率理论的控制算法框图

频完全同步。 缓冲区满后， 对采样的电流信号进行快速傅里叶变换 （FFT） （框

{2}）。 傅里叶变换可以将时域变化信号变换到频域上。 当变换的信号值是离散

值时， 采用离散傅里叶变换 （DFT）， 即采样点在时间上均匀分布， 两个采样值

之间的间隔称作采样周期。 DFT算法计算复杂， 这也是通常采用 FFT算法的原

因。 FFT算法要求输入信号的采样点数是 2 的乘方， 在本书的算例中， 考虑到输

入缓冲区的容量， 采用 256 点的 FFT计算。 由框 {2} FFT计算出来的结果还需

要进行一个缩放处理 （框 {3}） 才能得到正确的波形分量 （例如谐波） 的幅

值， 即必须除以数据缓冲区长度。 最后得到相电压和相电流的一般性描述， 其结

果见式 （3-8）。

f（t） =F0  + 2Re∑
N

h =1

Fhexp（jhωt+φh） （3-8）

式中！Fh———频域的幅值分量；

φh———频域的相位分量。

然后负荷有功功率可以如下计算 （框 {4}）：

P= ∑
x=a，b，c

Vx0Ix0 + ∑
x=a，b，c

∑
N

h =1

VxhIxhcos（φvxh -φixh） （3-9）
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接下来经框 {5} 得到频域下的有功电流。 如果假设补偿的最终目的是得到

与基波电压同相位的正弦电流， 那么有功电流应按式 （3-10） 计算。

Ia
x1

=
2
3

P
Vx1

！！x=a，b，c

φ
a

x1
=φ

vx1
！！x=a，b，c （3-10）

然后将得到的频域有功电流经过傅里叶逆变换 （框 {6}）， 获得对应负荷有

功功率的正弦电流的 256 个采样点值。 负荷的相电流减去有功电流即为参考补偿

电流 （框 {7}）。

i
Cx
（n） =i

x
（n） -ia

x1
（n）！x=a，b，c，n = 1，2，3{ }… （3-11）

将该方法得到的参考补偿电流的采样值 （瞬时值） 放在输出缓冲器中 （框

{8}）， 从而被同步电路获取 （框 {9}）， 通过 PI控制器 （框 {10}） 和 PWM硬

件模块 （框 {11}） 输入到系统。

3.1.2.1！Matlab/Simulink 仿真模型

基于 Matlab/Simulink 的 Budeanu 功率理论控制算法的模型电路如图 3-14

所示。

图 3-14！Budeanu 功率理论控制算法在 Matlab/Simulink 下的模型框图

3.1.2.2！仿真结果

对图 3-14 所示的仿真电路在不同的运行方式下进行了分析 （和前面算法的

条件类似）。
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无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-15 所示。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-16 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-17 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-18 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-19 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-20 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-21 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-22 所示。

图 3-15！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）
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图 3-16！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

图 3-17！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）

45  功率理论与电能质量治理



图 3-17！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-18！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-18！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-19！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-20！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）

图 3-21！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-21！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-22！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-22！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

3.1.2.3！结论

1） 在稳态工况下， 对比时域内 （Fryze理论） 的控制策略， Budeanu 算法的

电源电流具有更低的 THD值。 这是由于参考补偿电流波形 （在缓冲器内） 可以

简单地实现相移， 从而消除时延引起的畸变。

2） 当滤除任何特定谐波时， 采用频域的算法从理论上讲相对更灵活。

3） 在暂态过程中， 电源电流波形比时域算法畸变更严重。 其原因是， 暂态

过程的参考补偿电流是由信号的第二个周期的采样值决定的。 另外， 暂态中的原

信号是非周期性的， 不能利用傅里叶变换进行分析， 这是该方法最致命的缺陷，

因为实际的电压和电流波形一般只能认为是近似周期性波形。

3.1.3 基于 Czarnecki理论的控制策略

与 Budeanu 理论类似， 为了分析系统的状态， 基于 Czarnecki理论 （CPC理

论） 的控制算法也应用了频域分析， 其控制算法的逻辑框图如图 3-23 所示。

采集的负荷相电流和相电压的瞬时值存储于缓冲区中， 由处理器的硬件模块

实现 （框 {1}）。 该缓冲区对每一路信号允许存储 256 个采样值。 当缓冲器存满

数据时， 对数据进行 FFT计算 （框 { 2 }）。 于是相电压和相电流可以如式

（3-12）和式 （3-13） 表示。

在这些量化的基础上， 各次谐波的视在复功率如式 （ 3-14 ） 所示 （框

{3}）。

υ（t） =V0  + 2Re∑
N

h =1

V
·

he
jhω1t （3-12）

i（t） =I0  + 2Re∑
N

h =1

I
·

he
jhω1t （3-13）

Sh =V
·
I
·*

h
=Ph +jQh （3-14）

基于计算的各次谐波有功功率， 可以按以下规则将各次谐波分为两个子集
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图 3-23！基于 CPC功率理论的控制算法逻辑框图

（框 {4}）：

Ph≥0，！！h∈ND

Ph <0，！！h∈NC （3-15）

如果谐波属于 ND集， 电路可以看作是一个无源负载电路， 其导纳在框 {5}

中如式 （3-16） 计算。

Yeh =
～S*

h

V2

h

=Geh +jBeh！！！h∈ND （3-16）

利用导纳数据， CPC理论的电流分量由框 {6} 确定， 也即

（1） 有功电流分量

ia=ReGe∑V
·

he
jhω1{ }t ，Ge=

∑
h∈ND

Ph

∑
h∈ND

V2

h

（3-17）

（2） 无功电流分量

irh =RejBehV
·

he
jhω1（ ）t ， h∈ND （3-18）

（3） 分散电流分量

ish =Re（Geh -Ge）V
·

he
jhω1{ }t ，h∈ND （3-19）
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（4） 不平衡电流分量

iuh =ReAhV
· #

h
ejhω1（ ）t ，h∈ND （3-20）

（5） 发生电流分量

iCh =ReI
·

he
jhω1（ ）t ，h∈NC （3-21）

然后， 参考补偿电流的频谱由框 {7} 确定。 如果我们的目标是以获得与基

波电压同相的正弦电流为补偿后的结果， 则参考补偿电流 （基准补偿电流） 应

由下式计算：

（ ）in =ir（ ）n +is（ ）n +iu （ ）n +iC（ ）n （3-22）

计算得到的频域中的电流经框 {8} 实现傅里叶逆变换， 其结果为 256 个采

样点值的时域电流。 将该方法得到的参考补偿电流的采样值置于一个特殊的输出

缓冲区中 （框 {9}）， 由此缓冲器， 采样值经同步电路 （框 {10}）、 PI控制器

（框 {11}） 和 PWM硬件单元 （框 {12}）， 使逆变器产生相应的电流注入到系

统中。

3.1.3.1！Matlab/Simulink 仿真模型

在 Matlab/Simulink 平台上对 CPC功率理论的控制算法进行了分析和验证。

仿真模型如图 3-24 所示。

图 3-24！基于 Matlab/Simulink 的 CPC理论的控制算法模型框图
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3.1.3.2！仿真结果

对图 3-24 所示的仿真电路在不同的运行方式下进行了分析 （和前面算法的

条件类似）。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-25 所示， 其中 A

相的 CPC电流分量如图 3-26 所示。

图 3-25！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-27 所示， 其中 A

相的 CPC电流分量如图 3-28 所示。
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图 3-26！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-29 所示， 其中

A相 CPC各电流分量见图 3-30。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-31 所示， 其中

A相 CPC各电流分量见图 3-32。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-33 所示， 其中

A相 CPC各电流分量见图 3-34。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-35 所示， 其中

A相 CPC各电流分量见图 3-36。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-37 所示， 其

中 A相 CPC各电流分量见图 3-38。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-39 所示， 其

中 A相 CPC各电流分量见图 3-40。
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图 3-27！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

图 3-28！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）
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图 3-28！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷） （续）

图 3-29！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-30！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）

图 3-31！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-31！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-32！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-33！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）

图 3-34！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-34！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷） （续）

图 3-35！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-36！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）

图 3-37！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-37！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-38！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-39！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）

图 3-40！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-40！CPC电流分量， 即 A相有功电流、 无功电流、 不平衡电流和发生电流

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

3.1.3.3！结论

基于 CPC功率理论的控制算法的特点与 Budeanu 理论的算法是类似的， 这

是因为它们都在频域中进行系统分析。

CPC理论的作者指出， 该方法是目前唯一能够将周期性非正弦电路里出现

的实际物理现象与电流分量联系起来的理论。 但是， 在实际 （非理想） 的带内

阻抗的电压源电路中， 这个理论中的正交分布特性仍是存在争议的。

执行该算法的硬件非常复杂 （即使采用 DSP）， 因此实际中很少应用到有源

滤波系统。

3.1.4 基于瞬时 pq理论的控制策略

基于 pq 瞬时理论的控制算法采用时域分析来确定参考补偿电流。 pq 理论一

般不被公认为是一个功率理论， 因为它只适用于分析三相电路， 但是却被广泛应

用于滤除供电电流中的有害分量。 图 3-41 是 pq 算法的原理框图。

由框 {1} 采样得到的相电流和相电压瞬时值， 按式 （3-23） 在框 {2} 中

由自然三相坐标系变换为笛卡尔坐标系。 这里简化假设为三相三线供电系统， 从

而可不考虑零序分量。

fα（n）

fβ（n
[ ]） =

 
2
3

1 -
1
2

-
1
2

0  3
2

- 
3

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」2

fa（n）

fb（n）

fc（n

「
l
l
L

]
l
l
」）

（3-23）

然后， 系统的功率状态由框 {3} 来识别， 需要确定系统中当前功率瞬时值， 即

P（n）
q（n[ ]） =

υα（n） υβ（n）

-υβ（n） υα（n[ ]） iα（n）

iβ（n
[ ]） （3-24）

随后进行瞬时功率的各分量分解， 每个分量分别与基波正序、 基波负序和谐

波电流相关 [22，23] ：

P（n）

q（n[ ]） =
P+～P（n）

q+～q（n[ ]） （3-25）
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图 3-41！pq 理论控制算法原理框图

当采用系统基波正序电压计算时， 则有：

！P———瞬时有功功率 （实功率） 的恒定分量， 与电源电流基波正序相关，

对应于传统定义下的有功电流的瞬时值 [21] ， 电流大小是保证供给

负荷有功功率所需的最小有效值 （根据 Fryze的定义）。

～P（n）———瞬时实功率的交变分量， 与电源电流的基波负序 （2ω脉动） [20]和

谐波分量相关， 对应于单位时间内电源与负载之间的能量传输。

q———瞬时虚功率的恒定分量， 与电源电流基波正序有关。 在三相对称正

弦系统中 （电压和电流均为三相对称正弦）， 虚功率恒定分量等于

传统定义下的基于平均值计算的无功功率 。

～q（n）———瞬时虚功率的交变分量， 与电源电流的基波负序 （2ω脉动） 和谐

波分量相关。

功率分量的分解采用带有无限脉冲响应的数字滤波器 （框 {4}） 实现。 从

原理上说， 笛卡尔坐标的α-β 变换的优点是， 可以简单给出补偿电流结果的表达

式。 在有源滤波器投入前， 变换到 α-β 坐标下的电源电流可以表示为：

iα（n）

iβ（n
[ ]） =

1

υ2
α
（n） +υ2

β
（n）

υα（n） -υβ（n）

υβ（n） υα（n
[ ]）

P+～P（n）

q+～q（n[ ]） （3-26）

 ！与式 （3-3） 计算类似。 ———译者注

47  功率理论与电能质量治理



当供电源电压正弦对称时

υ2
α
（n） +υ2

β
（n） =3V2

a
=常数 （3-27）

参考补偿电流 （框 {5}） 由式 （3-28） 确定。

iα（n）

iβ（n
[ ]） =

1

υ2
α
（n） +υ2

β
（n）

υα（n） -υβ（n）

υβ（n） υα（n
[ ]）

PC（n）

qC（n
[ ]） （3-28）

根据需要消除的电流分量， PC和 qC由表 3-1 中的分量代替。

表 3-1 电源电流分量

要消除的电流分量 PC（ n） qC（ n）

与瞬时虚功率相关的分量 0 q（ n）

负序分量和谐波分量 ～q（ n） ～P（ n）
与瞬时虚功率的恒定分量相关的部分 0 q

与瞬时虚功率和谐波相关的部分 ～P（ n） q

负序分量 P2ω（ n） q2ω（ n）

谐波分量 Ph （ n） qh （ n）

与瞬时实功率的交变分量相关的部分 ～P（ n） 0

由此方法得到的补偿电流需要由笛卡尔 α-β 坐标系变换到自然的三相电路

a-b-c坐标系 （框 {6}）。 然后， 采用 PI控制器 （框 {7}） 和硬件 PWM电路

（框 {8}） 控制逆变器的功率电子管输出。

3.1.4.1！Matlab/Simulink 仿真模型

应用 pq 理论的控制算法的仿真模型如图 3-42 所示。

图 3-42！基于 Matlab/Simulink 的 pq 理论的仿真模型框图
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3.1.4.2！仿真结果

在不同的运行条件下 （和前面算法的条件类似）， 对图 3-42 所示的 Matlab/

Simulink 电路进行了分析。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-43 所示。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-44 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-45 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-46 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-47 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-48 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-49 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-50 所示。

图 3-43！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）
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图 3-44！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

图 3-45！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-45！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-46！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-46！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-47！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-48！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）

图 3-49！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-49！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-50！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-50！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

3.1.4.3！结论

1） 基于 pq 理论可以为有源滤波器或补偿器设计有效的控制算法。

2） 控制系统的动态性能与所采用的数字滤波器的类型紧密相关。 如果应用

快速响应滤波器， 控制系统响应可以紧跟负荷的变动； 但是， 电路仍会激起瞬时

功率的一些变动 （波动）。 因此， 滤波器必须针对具体电路专门设计。

3） 根据具体要求， 控制系统可以作为有源滤波器、 通用负荷对称化补偿器

（从电源侧来看） 或者消除瞬时功率中所有不期望分量的有源补偿器。

4） 如果目标是消除仅与瞬时虚功率相关的分量， 补偿器可以不配备储能元

件 （在理想条件下， PC（n） =0， 意味着在补偿器和负荷之间没有有功功率的交

换）， 简单的开关元件切换即可实现。

5） pq 理论的缺点和约束条件也应引起注意： 最主要的是该理论仅适用于三

相系统； 不能快速地计算瞬时实功率和虚功率的恒定分量； 在周期性畸变或非对

称供电系统中， 会产生不正确的参考补偿电流。

3.1.5 基于改进的 pq理论的控制策略

由 Akagi推荐的基于瞬时 pq 理论 [24]的控制算法虽然简单而有效， 但是不适

用于供电电压不对称的系统。 由于系统经常会出现轻微的供电不对称， 因此有必

要发展一些其他的方法来实现有源滤波器控制。 1995 年， Komatsu 和 Kawaba-

ta[25-27]提出了 “改进的 pq” 的瞬时功率理论， 推荐了更通用的补偿方法， 确保

控制系统即使在不对称条件下也能正确运行。

图 3-51 给出了改进的 pq 理论的算法逻辑框图。

相电流和相电压经过采样过程 （框 {1}）， 采样电压瞬时值经 1/4 周期延时

（框 {2}）， 得到的结果称为 “电压正交量”。 相电压、 相电流的采样值和电压

正交量是计算瞬时功率值的基础 （框 {3}）。
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图 3-51！基于改进 pq 理论的控制算法逻辑框图

P（n） =υa（n）ia（n） +υb（n）ib（n） +υc（n）ic（n）

q（n） =υ'a（n）ia（n） +υ'b（n）ib（n） +υ'c（n）ic（n）
（3-29）

式中， υ'a，b，c（n） 分别代表三相电压的正交量。

对于三相三线制系统， 基于基尔霍夫第一定律， 满足式 （3-30）。

ia（n） +ib（n） +ic（n） =0 （3-30）

带入式 （3-29）， 瞬时功率可简化为

P（n）

q（n[ ]） =
υa（n） -υc（n） υb（n） -υc（n）

υ'a（n） -υ'c（n） υ'b（n） -υ'c（n[ ]）
ia（n）

ib（n[ ]） （3-31）

数字低通滤波器 （框 {4}） 剔除了瞬时实功率的振荡分量。 利用功率恒定

分量， 补偿电流的瞬时值可以如下计算 （框 {5}）：

iCa（n）

iCb（n[ ]） =
ia（n）

ib（n[ ]） -
1
Δ

υ'b（n） -υ'c（n） υc（n） -υb（n）

υ'c（n） -υ'a（n） υa（n） -υc（n[ ]） P[ ]0
！！！！！ =

ia（n）

ib（n[ ]） -
P
Δ

υ'b（n） -υ'c（n）

υ'c（n） -υ'a（n[ ]） ； iCc（n） =-iCa（n） -iCb（n）

（3-32）

其中

Δ=[υa（n） -υc（n）][υ'b（n） -υ'c（n）] -[υ'a（n） -υ'c（n）][υb（n） -υc（n）]

（3-33）
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根据此流程确定的参考补偿电流经过 PI控制 （框 {6}） 和 PWM硬件模块

（框 {7}） 控制逆变器， 输入到电源-APF-负荷系统电路中。

3.1.5.1！Matlab/Simulink 仿真模型

在 Maltab/Simulink 平台上建立的改进 pq 理论控制算法的仿真模型如图 3-52

所示。

图 3-52！基于改进 pq 理论的 Matlab/Simulink 仿真模型图

3.1.5.2！仿真结果

在不同的运行条件下 （和先前的算法的条件类似）， 对图 3-52 所示的 Mat-

lab/Simulink 仿真电路进行了分析。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-53 所示。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-54 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-55 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-56 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-57 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-58 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-59 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-60 所示。
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图 3-53！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

图 3-54！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）
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图 3-54！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷） （续）

图 3-55！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）

68  功率理论与电能质量治理



图 3-55！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-56！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-57！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）

图 3-58！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-58！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷） （续）

图 3-59！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-59！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-60！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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3.1.5.3！结论

1） 与传统的瞬时 pq 理论 [20，24，28]的有源滤波器控制算法相比， 基于改进的

瞬时 pq 理论的算法 [25，26]可以滤除包括非对称供电条件下的电源电流的畸变。

2） 如果电压畸变， 可能会产生不正确的参考补偿电流。 这是由于采用了适

应于主谐波分量的延时电路。

3） 如果供电电压对称， pq 理论与改进的 pq 理论是等效的。

4） 简单的算法可以保证控制系统良好的动态性能， 此外， 由于数字滤波器

是造成控制系统最大时延的主要元件， 针对每个个案选择合适的数字滤波器还可

以进一步改善动态性能。

3.1.6 基于同步参考坐标变换理论的控制策略

在供电电压畸变或干扰特别严重的情况下， 基于同步参考坐标变换理论的控

制算法尤为适用， 其逻辑框图如图 3-61 所示。

图 3-61！基于同步参考坐标变换理论的控制算法逻辑框图

该方法对输入信号矢量从自然的 a-b-c三相坐标系统变换到 dq旋转坐标系

统 [29] 。 和 pq 理论算法类似， 相电流波形采样值 （框 {1}） 首先变换到静止的

α-β 坐标系统， 然后再变换到以 ω速度旋转的 dq坐标系统 （框 {3}）， 得到的

值为

fd（n）

fq（n[ ]） =
cosθ（n） sinθ（n）

-sinθ（n） cosθ（n[ ]）
fα（n）

fβ（n
[ ]） （3-34）
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这个变换也就是众所周知的派克变换 [30] ， 其优势在于系统不再需要通过有

功功率和无功功率的瞬时值来识别能量的状态。 如果 cosθ（ n） 函数的旋转角速

度和 a相基波电压是相同的， 则 dq坐标系统与供电电压基波同步旋转， 此同步

通常采用锁相环 （PLL） 实现。 在 dq坐标系统中， 与供电电压基波同步的分量

（例如电源电流的有功分量） 是时不变的， 则旋转坐标下的 d 轴电流分量的平均

值对应于电源电流的基波有功分量 [31] 。 因此， 倘若在新坐标系统下相电流是已

知的， 有源滤波器电流波形就可以直接由信号滤波器 （框 {4}） 计算。 然后，

这些信号经过派克和克拉克反变换 （框 {5} 和框 {6}）， 得到如下结果：

ifa（n）

ifb（n）

ifc（n

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」）

=
 

2
3

1 0

-
1
2

-
1
2

 3
2

- 
3

「
l
l
l
l
ll
L

]
l
l
l
l
ll
」2

cosθ（n） -sinθ（n）

sinθ（n） cosθ（n[ ]）

～id（n）

iq（n

「
ll
L

]
ll
」）

（3-35）

随后， 经过 PI控制器 （框 {7}） 和 PWM硬件单元 （框 {8}）， 将 APF的

相电流输入至系统中。

3.1.6.1！Matlab/Simulink 仿真模型

在 Matlab/Simulink 平台上， 搭建了基于同步参考坐标变换理论的控制算法，

如图 3-62 所示。

图 3-62！基于 Matlab/Simulink 平台的控制算法仿真模型
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3.1.6.2！仿真结果

在不同的运行条件下 （和先前的算法的条件类似）， 对图 3-62 所示的 Mat-

lab/Simulink 仿真电路进行了分析。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-63 所示。

无内阻抗的正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-64 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-65 所示。

无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-66 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的稳态仿真结果如图 3-67 所示。 在此

条件下根据 Fryze理论定义的电源电流分量不再是正交的。

含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷的暂态仿真结果如图 3-68 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的稳态仿真结果如图 3-69 所示。

含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷的暂态仿真结果如图 3-70 所示。

图 3-63！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）
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图 3-64！A相仿真结果

（无内阻抗的正弦电源供给对称负荷）

图 3-65！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-65！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-66！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-66！三相仿真结果和 A相 THD值

（无内阻抗的正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-67！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）
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图 3-68！A相仿真结果

（含内阻抗的非正弦电源供给对称负荷）

图 3-69！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-69！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

图 3-70！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷）
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图 3-70！三相仿真结果和 A相 THD值

（含内阻抗的非正弦电源供给非对称负荷） （续）

3.1.6.3！结论

1） 虽然在每个周波内要计算补偿电流， 但因为不再需要计算有功和无功功

率瞬时值， 使得每周波所要求的计算量大大降低， 从而减少了处理时间， 也就提

高了控制系统的动态性能。

2） 系统采用锁相环 PLL， 即使供电电压发生周期性畸变或受到严重干扰，

仍可以保证补偿电流的正确性。

3） 控制系统结构简单， 采用 DSP易于硬件实现。

4） 当供电电压正弦且对称时， 该方法与 Akagi推荐的 pq 理论算法 [24]

等效 [29] 。

3.2 直流电压的控制

上一节所介绍的每种算法都要求恒定的直流电压 （由电容器提供， 即内部

连接电压逆变器的直流母线电压）。 由于这个问题与控制算法的选择无关， 本书

到目前为止还没有开展讨论。 暂态状态下 （例如负荷变化时）， 负荷功率和参考

有功功率 （或者有功电流———取决于控制算法所采用的控制电路） 的差异较大。

这种差异是由计算正确的参考值所需的时间引起的 [32] ， 这个时延将导致电容器

上的电压变动， 因此需要采取合适的直流电压 （Vdc） 控制策略。 Vdc控制器以

当前电压的测量值和参考电压的设定值为基础， 来校正参考补偿电流。 Vdc控制

器参数的选择取决于负荷功率的变动程度， 对于电容器电压的微小变化， 为了不

引起供电电流的畸变， Vdc控制器响应无需太快。 另一方面， 在稳态条件下， 保

持电容器电压恒定， 需要以恒定的有功功率补偿逆变器中的功率损耗和电流畸变

引起的有功功率。 一般来说， Vdc控制器采用标准的 PI控制， 而很少采用类似

模糊逻辑控制等其他方法。
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3.3 基于 DSP的控制策略实现及实验结果

以实验室的三相 APF为样机， 我们做了一些测试工作。 该 APF系统以电压

源型逆变器为核心， 采用了 MOSFETIRFM460 晶体管 （IDmax=20A， VDSmax=

500V， RDS =0.27Ω）。 供电电压低于线电压， 所选择的系统参数如下：

（1） 电网电压： Va，b，c=63V；

（2） 电源电感： Ls=0.8mH；

（3） 补偿支路的电感： Lk =1.2mH；

（4） 电容的容值： Cdc=4300μF；

（5） 直流母线电压： VdcREF=200V；

（6） 开关频率： fPWM =25kHz。

HEFA样机和 EFA的控制电路采用了德州仪器公司生产的 TMS320F28335 信

号微控制器及其入门套件 （见图 3-71）。

图 3-71！带 TMS320F28335 数字信号控制器的 DSP入门套件

3.3.1 数字信号控制器

数字信号控制器从功能上将传统的工业控制器和数字信号处理器 （DSP） 的

计算内核结合起来， 这样可以充分利用两者的优点。 通过数字信号控制器不同的

内置接口和界面， 例如通用输入/输出接口 （GPIO）、 总线控制器 （CAN）、 多通

道缓冲串行口 （McBSP）、 中断管理单元 （SPI） 和 PWM等， 可以与很多的外围

设备一起运行。 DSP内核可以实现：

（1） 单周期乘法运算和循环累加 （在数字处理中最常见的运算就是乘积求和）；

（2） 硬件移位单元；
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（3） 特别的寻址方式 （例如循环寻址）；

（4） 并行的算术逻辑运算单元 （ALU）；

（5） 流水化操作。

DSP的这种运算方式可以执行复杂的信号处理计算， 实现快速过程控制， 因

此被广泛应用于许多工业部门， 尤其是在驱动控制、 电力变换和测量信号处理等

系统中。 在众多 DSP应用系统的制造商中， 以德州仪器 （TexasInstrument）、 飞

思卡尔 （FreeScale） 和微芯 （Microchip） 等公司最为突出。

3.3.1.1！浮点 DSP控制器

在现有的信号微处理器中， 如果确定大部分运算可正确执行， 则多数使用定

点运算， 制造成本相对更便宜； 而当要求更高的精度时， 需要采用浮点运算。 在

APF控制电路中， 常常会使用数字低通 IIR滤波器， 其截止频率一般低于

100Hz。 当采样频率为 20kHz时， 定点滤波器的参数存在很大的量化误差。 因

此， 我们采用了 TMS320F28335 信号微处理器来执行前面章节所描述的控制算

法。 德州仪器公司也是生产浮点 DSP控制器的主要厂商， 依靠多年的经验， 成

功地制造出浮点 DSP系统， 性能达到 300Mflops（每秒百万个浮点操作数）。 该

系统属于 C2000 系列， 具有最新最先进的 F28x系列内核。 图 3-72 以图形的形式

显示了该系列处理器的发展进程 （图中数字来自于德州仪器公司网页）。

该处理器的部分特征参数如下：

（1） 仪器周期时间为 6.67ns；

（2） 256KW （千字） 闪存， 34KW数据 RAM存储；

（3） 单精度浮点单元兼容 IEEE-754；

（4） 6 通道直接内存存取 （DMA） 控制器；

（5） 88 个可编程 GPIO；

（6） 中断管理单元 PIE；

（7） 18 路 PWM电路， 其中 6 路为高精度；

（8） 3 个 32 比特定时器；

（9） 两个 CAN单元；

（10） 两个快速的 McBSP；

（11） 16 通道的 12 位模-数转换单元 （ADC）；

（12） 6 个 DMA通道；

（13） 兼容基于 JTAG㊁界面的实时硬件调试。

 ！1KW=1KB （行字节） ———译者注。

㊁！JTAG是一种用于芯片内部测试的国际标准测试协议 （IEEE1149.1 ） ， 由联合测试行为组织

（JointTestAction Group） 提出。 ———译者注。
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图 3-72！德州仪器公司带 F28x内核的处理器系列

3.3.1.2！程序开发工具

DSP的高速计算能力使得采用高级编程语言 C++成为可能。 只有在需要非

常高效的运算场合， 才使用低级语言 （汇编语言）。 这样便于快速实现软件编

程， 同时也可以降低成本， 还可以有效地应用由微处理器生产商提供的运算库。

通常情况下， 软件是在生产商所提供的一些集成开发环境下开发的。 如果是德州

仪器公司的 DSP， 这个集成开发环境称为代码设计套件 （CCS）， 它是一个十分

详尽的应用程序， 管理德州仪器的所有 DSP和旗下 ARM与 MSP430 系列处理器

的操作和软件。 它可以简化和加速实现非常复杂的应用， 另外， 通过 JTAG硬件

界面， 还可以提供仿真测试和实时测试。 公司还为用户提供了全面的帮助系统，

可以执行 GEL脚本和由其他公司开发的插件。 该公司的集成开发软件的最新版

本 （即 4.0 版本 ） 的用户界面有了全面的变化。 在 3.3 版本及以前 （见图

3-73）， 开发环境都是由德州仪器公司自己开发的， 从 4.0 版本开始 （见图

3-74）， 引进了由 Eclipse公司提供的开放源代码编程环境。 这有助于显著改善

CCS 以及改进用户友好界面。

3.3.2 控制策略性能分析

本章中作者已经实现了前述的所有时域内的控制算法。 一般来说， 频域的算

法比较复杂， 存在的最大问题是如何实现 FFT算法优化和怎样与相电流时域波

形同步， 频域算法的实现结果将在以后的著作中介绍， 现有控制算法是在上一节

所述的 CCS V3.3 内采用 C++语言实现的。 所有算法均采用 25kHz的 PWM中

断管理程序， 高效的 F28335 处理器可保证这些算法实时执行 （图 3-1 阐释了
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图 3-73！代码设计套件 3.3 版本

图 3-74！代码设计套件 5.0 版本

“实时” 的概念）。 图 3-75 给出了不同算法的效率的统计结果———控制算法计算

过程中的时钟周期数。

为了比较运行效率， 图 3-76 给出了完成时域算法所需的时间与一个 128 点

FFT算法的时间对比 （频率算法必须包括 6 次完整的 FFT变换和 3 次逆变换）。

由图可以得知， 执行频域算法所要求的计算能力远远大于时域算法， 因此，
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采用工业中传统控制系统来实现频域算法难以做到实时计算， 而几个周波的延迟

可能会导致电流波形的不同步。 作者研究得出的结论是： 类似基于 CPC理论等

的频域算法尽管能更好地解释电路中的现象， 但是不能广泛应用在 APF的工程

解决方案中。

图 3-75！不同算法计算补偿电流的处理器操作周期数

图 3-76！各控制算法与 128 点 FFT算法的运算时间对比

3.3.3 实验结果与性能对比

基于仿真、 实验测试和理论分析得到的结果， 不同算法的对比与应用范围汇

总于表 3-2。

表 3-2 控制算法的性能比较

Fryze Budeanu CPC pq 改进 pq dq

供电方式

！单相 √ √ √ □ □ □

！三相 √ √ √ √ √ √

！不对称 √ □ □ □ √ □

！畸变 √ □ √ □ □ √
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（续）

Fryze Budeanu CPC pq 改进 pq dq

时/频域
！时域 √ □ □ √ √ √

！频域 □ √ √ □ □ □

效果
！实时性 √ □ □ √ √ √

！动态性 好 差 差 最好 好 最好

补偿特性

！a仅滤除谐波 □ √ □ √ □ □

！b 仅滤除选定的谐波 □ √ □ □ □ √

！c消除负序分量 □ √ □ √ □ □

！d 补偿无功功率 □ √ √ √ □ □

！e消除不对称 □ √ √ □ □ □

！混合消除所有不希望

存在的分量（a-e）
√ √ √ √ √ √

在 APF的样机上实现了前述的不同算法， 其波形分别如图 3-77 ～图 3-82 所

示。 图 3-77 给出了应用 Fryze理论的补偿电路的 A相电源电压、 电源电流、 负

荷电流和 APF电流波形图。

图 3-78 给出了应用 pq 理论的补偿电路的 A相负荷电流、 APF电流和电源电

流波形图。

图 3-79 给出了应用改进的 pq 理论的补偿电路的电源电压、 电源电流、 负荷

电流和 APF电流波形图。

图 3-77！电源电压和电流、 负荷电流和 APF电流波形图 （应用 Fryze理论控制算法）
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图 3-78！负荷电流、 APF电流波和电源电流形图 （应用 pq 理论控制算法）

图 3-79！电源电压和电流、 负荷电流和 APF电流波形图

（应用改进的 pq 理论算法控制的 APF）

图 3-80 给出了应用 dq 理论的补偿电路的 A相电源电流、 负荷电流和 APF

电流波形图。

图 3-81 给出了应用 Fryze理论的补偿电路的暂态 （负荷功率阶跃变化） 波
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形示例， 而图 3-82 则给出了对应的负荷电流、 电源电流和电容器上电压 （PI控

制器） 的波形图。

图 3-80！负荷电流、 电源电流和 APF电流波形图

（应用 dq 理论控制算法）

图 3-81！典型暂态下负荷电流、 电源电流和 APF电流波形图

（应用 Fryze理论控制算法）
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图 3-82！在负荷变化过程中负荷电流、 电源电流和电容器电压波形

3.3.4 结语

本章提供了 Matlab/Simulink 仿真平台上的控制电路模型， 仿真模型具有灵

活性， 可以通过合适地选择控制算法的参数形成不同的 APF控制效果； 另一方

面， 本章也十分清晰地描述了 APF实际运行条件 （由于数字滤波器的应用， 考

虑了采样和数字处理电路的延时）。 相应的算法模型在实验室的 APF样机上进行

了验证， 其基本的控制元件是 TMS320F28335 数字信号处理器。 验证结果表明了

算法的正确性。

参 考 文 献
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第 4 章 数字控制算法的实现

摘要

本章内容涵括了数字控制算法实现的相关问题， 主要考虑了以下数字控制电

路的实现： 数字信号处理器 DSP、 微处理器、 微控制器和可编程数字电路。 讨论

了数字控制电路的模拟信号采集的一般性问题， 例如采样率、 位数、 信噪比

（SNR）、 抗混叠滤波器、 信号带宽和信号范围等； 还考虑了数字滤波器和滤波器

组， 特别是用于 APF控制电路的滤波器、 滑动离散傅里叶变换 DFT； 尤其关注

了如何提高 APF动态范围， 并采用了一个非因果的解决方案以减少输出的动态

畸变； 对于不可预测的负荷设计了带校正输出逆变器的三相多速率 APF； 最后展

示并讨论了 APF样机的实验结果。

4.1 电力电子的数字控制电路

近年来， 很多因素促进了电力电子领域的飞速扩张， 其中最重要的是微电子

技术的革新， 它影响了模拟和数字信号处理器的发展。 对此产生巨大推动力的是

半导体制造技术的进步， 半导体功率设备耐压通流能力以及开关频率都得到很大

的提高。 在 19 世纪 70 年代， 最初的双极型功率晶体管载流能力只有几安培， 耐

压只有几百伏特， 开关频率只有几千赫兹。 而如今， 现代功率晶体管载流能力高

达数百安培， 耐压高达几千伏特， 开关频率达到数百万赫兹。 与此同时， 电力电

子市场显著扩张， 电力电子电路在工业、 电信、 运输、 商业等领域随处可见， 它

们甚至存在于数码相机、 移动电话、 便携式媒体播放器等现代流行设备中。 关于

电力电子技术的背景介绍可参考文献 [1-4]。 一个典型的电力电子系统如图 4-1

所示， 该系统给出了电能从输入到负载的转换过程。 输入能量通常来自电力线、

电化学电池、 太阳能或者燃料电池， 其形式可以是直流也可以是交流， 相数可以

是单相、 两相、 三相或者三相以上。 输出能量的形式取决于负载。 电力电子电路

由一个控制器监控， 该控制器将输出能量 （反馈） 和输入能量 （前馈） 分别与

参考值比较以达到预期结果， 控制器的设计既可以采用模拟技术也可以采用数字

技术。 如今数字化方案是最常用的， 而模拟解决方案只用于简单的电力电子系

统。 电力电子系统的能量流可以是双向的。 最常用的电力电子系统就是换流器。

单相或三相甚至更多相的换流器经常用在电力电子系统中， 这些装置包括：



图 4-1！典型电力电子系统的简化控制框图

交流和直流电机驱动器、 不间断电源、 谐波补偿器、 直流电源、 可控整流器以及

交流和直流输电系统等。

图 4-2 为一个典型的带数字控制器的三相换流器。 该换流器有六个

IGBTQ1 ～Q6 ， 它们由带电气隔离的驱动器控制。 电气隔离具有低输入输出电容

值， 同时在 10-0.20kV/μs高输出电压转换速率范围内具有很高的阻抗。 换流器中

由晶体管 Q1和 Q4组成的桥臂通过一个 LC低通滤波器 （Lf1， Cf1） 连接到负载 ZL1，

以滤除脉宽调制 （PWM） 的谐波分量。 数字信号处理器 （DSP） 执行控制算法以

实现对换流器的控制， 其控制功能可以由以下几种设备中的一种来实现： 通用微处

理器、 微控制器、 高级微处理器、 高级微控制器、 数字信号处理器和可编程数字设

备等。 与晶体管控制信号一样， 测量得到的电流和电压的模拟信号也需要电气隔

离。 模拟信号通过模拟-数字 （A-D） 转换器转换为数字形式。 控制算法通过脉冲

信号监测晶体管输出信号值， 该脉冲信号由相同的脉冲调制器发出。

图 4-2！带数字控制器的典型三相换流器的结构框图
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尽管在许多会议论文中对电力电子系统数字控制电路进行了讨论， 但是这方

面的综合性著作并不多， 其背景介绍可参考文献 [5-7]。 数字控制电路最关键

的问题是采样率和位数。

4.1.1 多速率数字控制电路

起初， 数字控制算法可以看成单一采样频率的模拟控制电路， 后来才变得越

来越先进和复杂。 图 4-3 为一个经典数字控制电路的结构框图， 该电路具有单个

模拟输入信号 （ ）xt和单个模拟输出信号 （ ）yt。 信号 （ ）xt以频率 fs1进行采样， 信

号 （ ）yt以频率 fs3进行采样。 控制算法在 DSP中以频率 fs2执行。 在经典信号处理

系统中， 三个频率相等 fs1 =fs2 =fs3 =fs。 目前， 为了增加信号动态性， 控制电路

设计成多个采样频率。 这种采用不同采样频率的数字电路叫做多速率数字电路，

文献 [8-10] 对其做了很好描述。

图 4-3！经典数字控制电路的结构框图

4.2 信号调理与采样

4.2.1 模拟信号采样速率

一个模拟信号以离散的时间间隔 Ts=1/fs采样。 信号采样频率 fs （也叫做信号

采样速率） 必须能够确保对原始模拟信号准确描述。 显然， 采样点越多 （采样速

率更快）， 数字描述越精确。 如果采样点不断减少， 减少到某个程度时原始信号的

关键信息实际上已经丢失。 本章讨论仅限于周期采样或者均匀采样的情况。 典型的

采样保持电路如图 4-4 所示， 模拟正弦信号采样过程的实例如图 4-5 所示。

图 4-4！一个采样保持电路
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图 4-5！模拟信号采样过程实例

a） 输入信号和被采样信号！b） 采样脉冲

贝尔实验室的 Nyquist[ 11， 12] 对采样定理做出了数学上的证明， Hartley和

Whittaker对其进行了简单补充 [13] 。 这些论文为 20 世纪 40 年代的脉冲编码调制

（PCM） 方法奠定了基础， 1948 年 ClaudeShannon 发表了关于通信理论的论

文 [14] 。 1933 年， 前苏联的 Kotielnikov又独自发现了另一个采样理论。 简而言

之， 采样定理要求采样频率不小于模拟信号最高频率的两倍， 否则信号将失真，

因为会发生频率混叠现象。 由于如今数模转换器的信号带宽很高， 频率混叠现象

成为了抗混叠滤波器中杂散信号的来源之一， 抗混叠滤波器的主要目的是限制输

入信号的带宽以消除高频分量。 数据采样系统的原则之一是使输入信号频谱集中

分布在 1/2 的采样频率周围。 理想抗混叠滤波器可以通过指定带宽内的所有信号

而阻断其他信号， 其性能是信噪比 （SNR） 的主要影响因素。 SNR的计算式为

SNRdB=10log10
PX

P（ ）
n

（4-1）

式中！PX———信号功率；

Pn———噪声信号功率。

图 4-6 表示信号采样过程发生频率混叠现象时的频谱。 在经典系统中， 信号

带宽为 0 ～fb， 1/2 采样频率 fs/2 仅略高于 fb， 因此抗混叠滤波器需要有尖幅特

性， 并在阻带内有很高的衰减率， 这种解决方案非常复杂和昂贵。

如今， 集成电路 （IC） 制造技术的发展使得快速数字电路实现简单， 价格
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图 4-6！混叠现象对信号动态影响的实例

低廉， 因此， 现代系统中采样频率 fs的值可以远大于 fb （过采样）， 大大降低了

对抗混叠滤波器的要求。

参考文献 [16-19] 介绍了数字信号处理的背景， 参考文献 [20-24] 对 A-

D转换相关的技术问题进行了讨论。

4.2.2 信号量化

数字信号的幅值分辨率受限于系统位数。 常用的是 b位定点系统， 它可以通

过舍入与截尾来处理尾数。 一个正弦模拟信号采样和量化的实例如图 4-7 所示。

图 4-7！模拟正弦信号的采样及量化图释

a） 输入信号和采样信号！b） 采样脉冲

数字信号是一系列数字， 每个数字用有限的位数来表示：

（ ）xn **==
=

xnT（ ）s ， -∞ <n <∞ （4-2）
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式中！n———采样点序号；

（ ）xn ———在每个 Ts时间内对模拟信号 （ ）xt采样获得的离散信号。

信号幅值与最低有效位 （LSB） 的关系为

Δ=
Ap

2b-1
（4-3）

式中！Ap———被转换信号的幅值；

Δ也叫做量化步长或分辨率。

量化过程的加法线性模型如图 4-8 所示。 量化误差定义为

eq （ ）n =xq （ ）n - （ ）xn （4-4）

图 4-8！量化过程的加法线性模型

在取整量化过程中， eq （ ）n 限定在 -Δ/2 ～Δ/2 的范围， 即

-Δ/2 <eq （ ）n <Δ/2 （4-5）

信号量化增加了信号噪声， 这将恶化信号动态范围。 对于一个 b位定点系

统， 在正弦信号上叠加均匀分布的白噪声， 信噪比为

SNRdB=10log10
PX

P（ ）
n

=10log10
2
3
22（ ）b =1.76 +6.02b （4-6）

4.2.3 最高信号频率和信号采集时间

信号采集时间 taq与 A-D转换器有关， A-D转换器利用输入端的采样保持

（或者跟踪和保持） 电路获取并保持 （在允许误差范围内） 模拟信号 [25] 。 信号

采集时间是指电路从进入保持模式到确定其最后一个值所需的时间。 对于输入端

没有采样保持电路的 A-D转换器， 除具有良好匹配的比较器的闪存转换器之外，

信号采样时间都等于转换器的转换时间 tc。 如图 4-9 所示的采样过程， 假设在采

样过程中输入信号的幅值变化不大于 A-D转换器 LSB的一半， 即

ΔU≤0.5Δ=0.5
Ap

2b-1
=
Ap

2b
（4-7）

幅值为 Ap频率为 f的模拟正弦输入信号为

uin （ ）t=Apsin 2π（ ）ft （4-8）

其最大变化速率为

duin （ ）t
dt max

=2πApf （4-9）
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假设

taq*1/f （4-10）

ΔUin由下式决定：

ΔUin =2πApftaq （4-11）

由此得到最高信号频率的表达式为

ΔUin≤ΔU （4-12a）

2πApftaq≤
Ap

2b
（4-12b）

f≤
1

2π2btaq
（4-12c）

图 4-9！信号采集过程

例如， 对于位数 b=16， 采样时间 taq =10ns， 由上述不等式可以得到最高信

号频率 f≤242.8Hz。 如上所述， 这是 A-D转换过程中最重要的因素。

4.2.4 多通道系统的采样

数字控制电路有个十分重要的特点就是， 采样点同时给出采样数值和时间序

列数据。 设计 A-D转换器的输入电路时， 通常有同步采样和多路复用两种结构。

以图 4-10 所示的双通道为例， 图 4-10a为同步采样， 每个通道均有一个采样电

路和 A-D转换器， 电流 i1 （ ）t通过电气隔离的电流互感器 CT转化为电流信号

ii1 （ ）t， 电压信号处理过程与此类似； 然后各通道信号通过抗混叠低通滤波器后

被同时采样， 最后 A-D转换器将它们转换为数字形式。

与此相反， 在多路复用架构中， 多通道使用同一个 A-D转换器 （见图

4-10b）。 这种顺序的采样方式的缺点是不同通道间存在采样时间不同步而产生

的误差， 如图 4-11 所示。 参考文献 [20， 21] 对同步采样与顺序采样进行了讨

论。 A-D转换器的采样电路最好采用同步结构， 如果不能使用该方案， 必须采

用有时间校正的顺序采样。 与顺序采样相比， 同步采样的优势在于：
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（1） 抖动误差更小；

（2） 系统带宽更高；

（3） 通道间串扰更小；

（4） 稳定时间更短。

图 4-10！双通道采样电路

a） 同步采样！b） 顺序采样

顺序采样 A-D转换器的幅值和相位误差

单位幅值的正弦输入信号：

u1 （t） =sin（2πft）！u2 （t） =sin（2πf（t+tc）） （4-13）

其信号差 （见图 4-11）

ΔU=sin（2πft） -sin（2πf（t+tc）） （4-14a）

ΔU=2cos
2πft+2πf（t+tc）（ ）2

sin
2πft-2πf（t+tc）（ ）2

（4-14b）

ΔU=2cos（2πft+πftc）sin（ -πftc） （4-14c）

误差导数为

d（ΔU）
dt

=-4πfsin（2πft+πftc）sin（-πftc） （4-15）
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图 4-11！双通道采样电路的顺序采样

当导数为 0 时， ΔU的值最大， 则

d（ΔU）
dt

=-4πfsin（2πft+πftc）sin（ -πftc） =0 （4-16）

2πft+πftc=0 （4-17a）

t=-
tc
2

（4-17b）

可得到信号误差的最大值如下所示：

ΔU t=-0.5tc
=2cos2πf-

tc（ ）2
+πft（ ）c sin（ -πftc） （4-18a）

ΔU t=-0.5tc
=2cos（0）sin（ -πftc） （4-18b）

ΔUmax=2sin（ -πftc） （4-18c）

对应的相位误差为

Δφ=
t1
T
360 -

t1 +tc
T

360 =360tcf （4-19）

例如， 对于转换时间为 tc=5μs， 信号频率 f=50Hz， 则最大信号误差 ΔU=

1.57mV， 相角误差 Δφ=0.09°， 而对于 50 次谐波 （ f=2500Hz）： ΔU =

39.26mV， Δφ=4.5°。 在多通道系统中顺序采样的结果会更差， 因为最后一个

通道的 A-D转换时间 tc需要乘以通道数。

4.2.5 有效比特数

数字信号有一个值得关注的参数就是有效比特数 （ENOB）， 该参数考虑了

转换过程中的所有误差， 其中最主要的是量化噪声、 抖动、 A-D转换噪声、 混

叠、 积分和差分的非线性特性、 通道串扰、 通道间串扰以及其他误差 （见图
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4-12）。 ENOB的表达式为

ENOB=
SNRtot-1.76

6.02
（4-20）

式中！SNRtot———考虑所有误差的信噪比。

图 4-12！有效比特数 （ENOB）

如今， 尽管获得 18 位 A-D转换器很容易， 但是应用不当很可能会使有效位

数减少到 10 ～12 位， 因此 ENOB这个参数非常重要。 A-D转换过程中的主要误

差来源是信号传输和高速处理器的时钟信号。

图 4-13！正弦信号的频谱

a） 相干采样！b） 非相干采样
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4.2.6 同步采样过程

大部分数字信号处理算法的性能主要取决于被处理的信号是否是相干采样。

例如， 图 4-13 表示同一信号在相干采样 （见图 4-13a） 和非相干采样 （见图

4-13b） 下的频谱， 因此， 在作者看来， 连接到电网的装置系统宜采用同步方

法， 图 4-14 为作者在 APF控制电路中使用的模拟同步电路。 在该电路中， 来自

隔离变压器的三相电压作为低通滤波器的输入。 然后， 来自一相的信号接在模拟

锁相环 （PLL） 的相位检测输入端。 PLL产生的采样信号频率为

fs=NMfM （4-21）

式中！fM———电力线工频；

NM———每个工频周期 TM =1/fM的采样数。

图 4-14！带 PLL电路的模拟同步电路

另外一个问题就是电力电子装置的输出， 通常是由脉宽调制器产生脉冲控

制输出开关 （晶体管） 。 当调制频率与工频无关时， 装置可能产生低频分量，

这是由于它们之间存在频差。 因此， 作者认为整个控制系统应该同步， 其中的

一种解决方案如图 4-15 所示， DSP、 PWM和 A-D转换器通过共同的 PLL电路

同步。

图 4-15！完全同步的数字控制系统
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4.3 数据信号处理器

目前 DSP硬件主要有以下五种：

（1） 通用微处理器和微控制器；

（2） 定点 DSP；

（3） 浮点 DSP；

（4） 可编程数字电路， 例如现场可编程门阵列 （FPGA）；

（5） 专用设备， 例如专用集成电路 （ASIC）。

表 4-1 给出了各种处理器的主要特点。 DSP硬件的主要算法可用下面的离散

卷积公式来描述：

y（n） =∑
N-1

k=0

a（k）x（n -k） （4-22）

对于时间或者空间上两个不同点的随机变量 （ ）w n 和 （ ）xn ， 则有

y（n） =∑
N-1

k=0

w（k）x（n +k） （4-23）

离散傅里叶变换 （DFT） 为

Y（m） =∑
N-1

m=0

x（n）（cos（2πnm/N） -jsin（2πnm/N）） （4-24）

因此， DSP硬件的主要任务可以用式 （4-25） 描述。

y（n +1） =a（n）x（n） +y（n） （4-25）

表 4-1 DSP硬件实施总结

微处理器和

微控制器
定点 DSP 浮点 DSP FPGA

专用

集成电路

灵活性 可编程 可编程 可编程 可编程 无

处理速度 低—中 高 高 高 高

支持乘法和累加 几乎不 支持 支持 可能 可能

可靠性 中—高 高 高 中 高

分辨率 低 低—中 中—高 低—中 中

额外扩展：计数器，

脉宽调制器，模-数转换器
是 可能 可能 是 是

功耗 低 低 中—高 低—中 低

开发时间 中—长 短 短 中 长

开发成本 低—中 低 低 中 高

成本 低—中 低—中 中—高 低—中 低

对于定点 DSP的 A-D转换器， 位数决定了信号处理的动态范围， 图 4-16 给

出了典型 DSP的动态范围。

带累加器的乘法器如图 4-17 所示， 输入操作数 （ ）xn 和 （ ）a n 具有 b位分辨
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图 4-16！定点 DSP的动态范围

率， 乘积具有 2b位分辨率。 累加器采用 2b位分辨率， 最终可以使式 （4-25） 的

计算比采用 b位分辨率更精确：

！2b }-bit！

y（n +1） =
！！！！2b

   l l l l l l l l l l
-bit！！！！

b }-bit

a（n）

b }-bit

x（n） +
2b }-bit

y（n）

这种方法可以扩展动态范围， 同时能够保证系统成本和功率损耗在合理范

围。 这种带累加的乘法器是 DSP中的典型解决方案， 另外通过 FPGA和 ASIC电

路也可以实现， 但在微处理器和微控制器中较少采用。

图 4-17！带累加器的乘法器
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现在市场上的处理器种类繁多， 可以从以下几个性能来选择：

（1） 单循环运算；

（2） 带扩展分辨率累加的乘法器；

（3） 桶式移位器；

（4） 硬件循环；

（5） 循环选址；

（6） 并行指令集；

（7） 支持小数运算。

与通用处理器的性能不同， 这些性能使得运算速度更快而且有足够的精度。

表 4-2 列出了适用于电力电子控制电路的 DSP。

表 4-2 适用于电力电子控制电路的 DSP

型号 TMS320F283xx TMS320C67x SHARC MC56F84xxx

结构 ！Harvard
！ 浮 点 超 长 指 令

字 DSP
！增强型 Harvard ！双 Harvard

定点 ！32 位 ！32 位 ！32 位 ！32 位

浮点 ！IEEE单精度浮点 ！IEEE双精度浮点
！32/40 位 IEEE浮

点运算
！无

！PWM
！18 个 PWM，6 个高

分辨率（150ps）PWM
！支持

！高达 16 个 PWM

通道

！最多 24 个PWM通道（分

辨率为 312 ps）

A-D
！含有 2 个采样保

持电路的 12 位ADC
！无 ！无 ！2 ×12 位高速率

乘法累加器

（MAC）

！32 ×32 位或双 16

×16 位 MAC

！2 个定点 ALUs，4

个 ALUs，两个乘法

器（浮点和定点）

！32 位定点乘法器

（64 位乘法及 80 位

累加）

！32 ×32 位（32 位或 64 位

结果）

移位器 ！桶形 ！桶形 ！桶形
！32 位算术和逻辑多位

移位

信号处

理性能

！高达 300MHz，600

MFLOPS

！ 高 达 350MHz/

2，100MFLOPS

！450MHz/2，700

MFLOPs
！100MIPS（100MHz）

ROM
！256KB×16 单片

闪存
！无 ！高达 4MB ！256KB

RAM ！34KB×16 ！256KB ！1-4MB ！高达 32KB

输入/输出
！高达 88 个公用

GPIO引脚
！支持 ！高达 16-bit ！通用 I/O

特殊寻址方式 ！循环寻址 ！支持

！硬件支持循环缓

存寻址， 32 地址指

针支持 32 循环缓存

！并行的指令集和独特的

DSP寻址模式

硬件循环 ！支持 ！支持
！零开销的六级嵌

套循环
！硬件 DO和 REP循环

制造商 ！德州仪器公司 ！德州仪器公司
！ 美 国 模 拟 器 件

公司
！飞思卡尔

321第 4章 数字控制算法的实现 



4.3.1 TMS320F28335

最受关注的 DSP系列之一是来自德州仪器公司的 TMS320F28x[26] ， 也叫做

数字信号控制器 （DSC）， 典型代表是 TMS320F28335。 它是在单个芯片上集成多

种性能的完整系统， 因此尤其适合于电力电子应用。 其处理器内核由一个 IEEE-

754 单精度浮点单元构成， 具有 80ns转换速率的 16 通道 12 位数-模转换器

（ADC） 以及两个采样保持器、 18 路 PWM输出、 支持动态锁相环倍频的时钟和

系统控制、 256KB×16 闪存、 34KB×16SARAM存储器。 处理器的指令周期为

6.67ns， 处 理 时 钟 频 率 为 150MHz。 为 了 简 化 设 计 过 程， 采 用 了 一 个

TMS320F28335 控制卡模块。 该控制卡是一个很小的基于 F28335 的 100 引脚双列

直插式内存组件 （DIMM）， 设计成立式插件板。 这些控制卡外围电路包括时钟、

低压稳压器、 隔离电路和上拉电路， 从而为 DSC设备运行提供可靠的保障 （见

图 4-18）。 这种设计鲁棒性好， 适用于在电磁干扰环境中运行 （在电力电子装置

中十分重要）， 它包括以下特点：

1） 通用输入/输出 （GPIO）、 ADC和其他关键信号都由金手指插入；

2） ADC输入引脚有钳位二极管保护；

3） ADC输入引脚带抗混叠滤波器 （噪声滤波器）；

4） 独立通用异步收发器 （UART） 通信。

图 4-18！软硬件开发系统： F28335 控制卡、 CC28xxx对接板和 USB2000 控制器

软硬件开发系统如图 4-18 所示， 它由 F28335 控制卡、 CC28xxx对接板和

USB2000 控制器 （JTAG仿真器） 组成。 对接板是一个小型基础主板， 可以接入
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任何插件控制卡。 它提供所需的 5V电源， 以及 GPIO和 ADC信号接口。 该模块

还有两块小的实验布线区， 其中含有 0.1 间隔的电镀穿孔阵列， 可用于扩展外围

电路。 仿真器便于软件开发， 它可以访问处理器的所有寄存器和存储器， 并对内

部闪存进行编程。 软件开发采用 CCS v4。 此外， 德州仪器公司还配备了许多支

持工具， 例如 BaselineSoftwareSetup、 DSP2833xHeaderFiles等。

图 4-19 为 A-D转换器的简化框图， 它由两个采样保持器 S/H和一个 12 位

A-D转换器组成。 电压输入范围为 0 ～3V， 转换器的输入电压 Uin可以由下式

确定：

Uin =
D（Uref+ -Uref-）

2b-1
+Uref- （4-26）

式中！D———转换器输出；

Uref———参考电压；

b———位数。

当 Uref+ =3V， Uref- =0V， b=12 时

Uin =
3D
4095

（4-27）

图 4-19！TMS320F28335 A-D转换器结构图

4.3.2 SHARCDSP

在作者看来， 经典的并更易于编程的 DSP是来自美国模拟器件公司的 SHARC
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图 4-2o SHARCDSP内核 ADSP-21367/8/9的简化框图
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DSP系列， 其结构框图如图 4-20 所示 [27] 。 处理器采用增强型 Harvard 结构， 包

括两套总线， 一套用于数据存储器 （DM）， 一套用于程序存储器 （PM）。 在每

个内核处理周期内， PM和 DM总线支持存储器和内核之间 2 ×64 位数据传输。

地址总线由两个地址计算器 （计数器） DAG1 和 DAG2 控制。 DAG用于间

接寻址和硬件循环数据缓存。 循环缓存区实现了 PM、 DM数据和数字信号处理

中其他数据结构的有效编译， 通常用于数字滤波器 （式 （4-22）） 和傅里叶变换

（式 （4-24））。 这两个 DAG包含足够的寄存器， 可形成多达 32 个循环缓存区

（16 个主寄存器集， 16 个次寄存器集）。 DAG能自动处理地址指针的回绕寻址，

减少了开销， 提高了性能， 并简化了实现方法。 SHARC有两个处理单元 （PEx，

PEy）， 每个单元包括： 一个 ALU， 含桶形移位器的乘法器， 16 ×40 位数据寄存

器堆。 这些计算单元支持 IEEE32 位单精度浮点、 40 位扩展精度浮点， 以及 32

位定点数据格式， 均在单周期内完成所有运算。 每个处理单元的三个计算单元并

行布置， 以使计算吞吐量最大化。 单个多功能指令执行并行 ALU和乘法操作。

处理器包括一个片上指令缓存， 可以让三条总线同时取一条指令和四个数据值。

指令缓存是可选择的， 只有当取址和 PM数据总线访问相冲突时， 指令才被缓

存， 这样可使处理器内核全速运行。 与其他 DSP不同的是， SHARC具有一个易

于编程的汇编器， 因此它能编译含 C语言的汇编程序代码。 作者认为单独使用

SHARC处理器时需要配有一个闪存。

4.4 数字控制器

4.4.1 并联有源滤波装置的数字控制器

如图 4-21 所示， 75kVA三相并联有源滤波器与非线性负载并联接入到系统

中。 该 APF由 ZielonaGóra大学团队开发 [28] ， 作者参与了控制电路的设计 [29] 。

APF由信号处理控制电路和含 VSC的输出电路组成， 控制电路使 VSC表现为一

个可控电流源。 输出电路包括两组储能元件： 电感 LC1 ， LC2 ， LC3和两个直流电

容 C1 ， C2 。

有源滤波器注入补偿电流 iCa（ ）t、 iCb （ ）t和 iCc（ ）t到系统中， 显著补偿了负载
的谐波、 无功和不平衡电流。 该滤波器可用于三相三线或者四线制负载。 在这

里， 非线性负载由晶闸管和线性电阻模拟， 稳态时补偿电路的实验波形如图4-22

所示。

APF控制算法的结构框图如图 4-23 所示。 控制算法采用同步坐标变换的方

法 ， 其控制电路根据参考文献 [29] 设计。 该算法用数字信号处理器TMS320C50

 ！原文是基于 Akagi的瞬时无功功率理论。 ———译者注
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图 4-21！并联 APF （单位增益） 的三相补偿电路

图 4-22！APF补偿非线性负载在稳态时的实验波形 （单相）

（从上到下依次为负载电流 iL、 线路电流 iM和补偿器电流 iC）
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实现， 采样频率为 fs， 数字信号处理器通过 PLL与电力线电压 U1同步 （见图

4-14）， 算法在每个工频周期内执行 NM次， 采样周期可以由下式计算：

Ts=
TM

NM

（4-28）

式中！TM———电力线电压工频周期， fM =T-1

M
为工频；

NM———每个工频周期内的总采样点数。

对于工频 fM =50Hz以及采样点数 NM =256， 采样周期 Ts=78.125μs， 采样

速率 fs=12800 点/s。

三相电流信号可以等效变换到两坐标系统表示。 将三相电流信号 iLa nT（ ）s 、

iLb nT（ ）s和 iLc nT（ ）s变换到含有中性线信号 iL0的两相电流信号 iLa和 iLb， 即 a -

b- →——c α-β -0， 其变换矩阵为：

iLα（nTs）

iLβ（nTs）

iL0 （nTs

「
l
ll
L

]
l
ll
」）

=
 

2
3

！1！！ -1/2！！ -1/2

 ！0！！ 3/  2！！ - 3/2

1/ 6！！1/ 6！！1/ 

「
l
l
ll
L

]
l
l
ll
」6

iLa（nTs）

iLb（nTs）

iLc（nTs

「
l
ll
L

]
l
ll
」）

（4-29）

式中！iLx（nTs）， x=a， b， c———信号 iLx在采样周期 Ts内的数值；

n———电流采样点的序号。

然后， 将两相信号由静止坐标系变换到同步参考坐标系中 （该变换一般叫

做 Park 变换）。 计算公式如下：

id（nTs） =iLα（nTs）sin
2πn
N（ ）

M
-iLβ（nTs）cos

2πn
N（ ）

M

iq（nTs） =iLα（nTs）cos
2πn
N（ ）

M
+iLβ（nTs）sin

2πn
N（ ）

 

 

 

ll

ll
M

（4-30）

数字正弦参考信号为

sin（2πfMnTs） =sin 2πfMn
TM

N（ ）
M

=sin
2πn
N（ ）

M
（4-31）

为了产生参考正弦和余弦信号， 数字信号处理器程序内存中含有 sin 函数值

表。 信号 id nT（ ）s表示瞬时有功电流， iq nT（ ）s表示瞬时无功电流， 其直流分量可

以通过高通数字滤波器 IIR滤除， 高通滤波器可以由下式描述：

H（z） =
b-bz-1

1 +az-1

b=
2（T1 /Ts）

1 +2（T1 /Ts）
，a =

1 -2（T1 /Ts）

1 +2（T1 /Ts）
（4-32）

式中！T1 =0.016s———参考 （模拟） 滤波器时间常数。

为了稳定直流电压， 采用了一个比例控制器， 其响应为
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图 4-23 控制算法框图

03
1
 
功
率
理
论
与
电
能
质
量
治
理



sU（nTp1 ） =kP（UDC-（uC1 （nTp1 ） +uC2 （nTp1 ））） （4-33）

式中！uC1 、 uC2———电容 C1 、 C2 的电压；

kP———电压控制器增益；

UDC———直流参考电压。

从分量 id nT（ ）s中加上 sU nT（ ）s ：

idC（nTs） =id（nTs） +sU（nTs） （4-34）

下一步对 idC和 iq进行 Park 反变换：

iCrefα（nTs） =idC（nTs）sin
2πn
N（ ）

M
+iq（nTs）cos

2πn
N（ ）

M

iCrefβ（nTs） =-idC（nTs）cos
2πn
N（ ）

M
+iq（nTs）sin

2πn
N（ ）

 

 

 

ll

ll
M

（4-35）

然后变换为三相参考电流信号：

iCrefa（nTs）

iCrefb（nTs）

iCrefc（nTs

「
l
ll
L

]
l
ll
」）

=
 

3
2

2/  3 0 6/3

-1/  3 3/  3 6/3

-1/  3 - 3/  3 6/

「
l
l
l
L

]
l
l
l
」3

iCrefα（nTs）

iCrefβ（nTs）

iL0 （nTs

「
l
ll
L

]
l
ll
」）

（4-36）

参考补偿电流信号 iCrefa nT（ ）s 、 iCrefb nT（ ）s和 iCrefc nT（ ）s通过 D-A转换器转化

为模拟信号。 控制电路如图 4-24 所示。

图 4-24！单相控制电路简化框图

最后， 参考补偿信号通过电流控制器转换为控制脉冲。 最初， 滞环电流控制

器算法基于两电平滞环比较器的非线性反馈环， 由模拟比较器和附加胶连逻辑实

现。 由于逆变器开关频率很大程度取决于负载参数， 因此在所提出的 APF方案中，

采用了滞环宽度可变的先进滞环电流控制器 （见图 4-25）， 并做了以下改进：

1） 限制了最大开关频率；

2） 开关频率取决于 “历史频率”；

3） 开关频率取决于参考补偿信号 iCR1 ： 信号水平越高， 开关频率越低。

图 4-26 表示了开关频率与参考补偿信号 iCref（ ）t水平的依赖关系， 对于低信
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图 4-25！滞环宽度可变的滞环电流控制器结构框图

图 4-26！实验波形： 开关频率对参考补偿信号 iCref （t） 水平的依赖关系

a） 高水平信号！b） 低水平信号

号水平， 开关频率在 25kHz附近， 而在高信号水平时， 在 10kHz附近。

4.4.2 APF的预测控制算法

采用并联 APF补偿时的稳态实验波形如图 4-22 所示。 当负载电流值快速变

化时 （如图 4-22 中的 iL所示）， APF暂态响应太慢导致线路电流 iM出现了动态

畸变， 这个畸变引起线路电流中谐波含量的增加， 增加量取决于一个时间常数。

如图 4-21 所示的电路中， iM的总谐波畸变率 （THD） 增加了 10%以上。 APF控

制电流动态过程主要取决于逆变器输出时间常数 To， To应该考虑 APF输出阻抗

及负载和线路的总阻抗。 APF动态问题在文献中并不多见， 但还是可以找到一些

论文 [33-41] 。

因此， 首要问题是开发一种可以减小动态畸变影响并最终减少线路电流

THD的预测控制算法。 电力负荷主要有可预测负荷和噪声负荷两类， 大部分

负荷属于前一类， 因此可以通过观测前几个周期的电流值来预测以后的电

流值。
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4.4.2.1！APF输出电路

图 4-21 所示的补偿电路可以简化为图 4-27 （单相简化图）， ZM表示线路总

阻抗， ZC表示 APF输出阻抗， ZL表示负载阻抗。 电路时间常数主要取决于 ZC，

因此， 可以将电路进一步简化为图 4-28。 在作者看来， 这种简化可以保证系统

动态仿真时有足够精度。

图 4-27！APF单相补偿电路的简化图

图 4-28！APF输出电路简化图

电路电压的传递函数为

H（s） =
UL（s）

UC（s）
=

RL

RC+RL+（RCRLCC+LC）s+RLLCCCs
2

（4-37）

对于 APF控制电路， 采用一个 16 位定点 DSP来实现数字仿真是合适的。 式

（4-37） 通过双线性变换转化到数字域。 为了获得更高的仿真精度， 输出电路的

响应速率是整个控制算法的 R倍， 即输出电路的采样频率等于 Rfs。 设电路参数

如下： RC=0.1Ω， LC=0.6mH， CC =3μF， RL=12Ω， 过采样率 R=8 （则采样

频率为 Rfs=8 ×12800Hz）， APF输出电路传递函数数字化表示为

H（z） =
UL（z）

UC（z）
=
0.01152 +0.02304z-1 +0.01152z-2

1 -1.716z-1 +0.7627z-2
（4-38）
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APF控制电路数字化实现的时序图如图 4-29 所示。 模拟信号以频率 fs进行

采样， 然后通过模数转换器转换成数字信号， 随后该数字信号经过控制算法处理

后送往 PWM调制器， 因此整个控制算法的延时至少为一个采样周期 Ts， 这在仿

真中必须考虑。 此处， 选择算法的延时为两个采样周期， 即 LD =2。 补偿电路数

字仿真结构框图如图 4-30 所示， 其阶跃响应如图 4-31a（IL（ ）z=0）， 电路的总

延时大约为 0.25ms； 频率响应如图 4-31b 所示， 该电路的截止频率约等于

3.5kHz。 仿真中， 参考补偿信号 ICref（ ）z通过同步坐标变换方法计算， IL（ ）z为由
晶闸管和线性电阻组成的非线性负载的电流。

图 4-29！APF控制电路数字化实现的时序图

图 4-30！补偿电路 （单相） 数字仿真的结构框图

补偿电路的仿真电流信号波形如图 4-32 所示， 仿真波形与实验波形十分接

近 （见图 4-22）， 图中线路电流 iM（ ）z是由两个信号相加得到。 为了简化， 在仿

真模型中省去了 PWM调制器， 因此波形没有调制分量。 电流 iL、 iC和 iM的频谱

如图 4-32b 所示。 表 4-3 给出了线路电流 iM的一些参数， 可以看出， 补偿前仿真

电流的 THD为 39.33%， 补偿后等于 27.75%， 这表明补偿器对快速变化的负载

电流的补偿效果并不明显。 在实际电路中， 为了减小该现象的影响， 通过增加串
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图 4-31！APF输出电路

a） 阶跃响应！b） 频率响应

图 4-32！补偿电路仿真电流信号波形 （从上到下依次为 iL、 iC和 iM）

a） 波形！b） 频谱

联电感来降低负载电流变化率。 然而， 这种方法会增加补偿器的重量和成本。

表 4-3 线路电流参数

电流 iM iM（rms） /A THD（%） SINAD THD50 （%）

补偿前 15.03 39.33 -8.73 38.98

经典算法 14.53 27.75 -11.46 27.24

预测算法，TAH =214μs 14.00 3.24 -29.78 1.32

！！注： SINAD为信噪失真比； THD50为 50 次以下谐波的总谐波畸变率。
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图 4-33！含非因果预测器的补偿电路数字仿真结构图

4.4.2.2！解决方法

对于可预测负载， 补偿误差取决于输出电路的动态过程， 动态变化是周期性

出现的， 因此可以通过提前发送补偿电流进行部分校正。 此种解决方法在模拟控

制系统中无法实现， 但是在数字控制系统中却十分容易。 对于可预测负载， 可采

用如图 4-33 所示的预测电路 [36-41] 。 期望的参考补偿电流数字信号 ICref（ ）z送往
带预测的电路中， 而先前存储在内存中的电流补偿采样信号 IC（ ）z， 提前送到当

前的输出中。 这种补偿依赖于逆变器的输出时间常数。 由于该时间常数主要取决

于逆变器输出电感值， 因此可以将提前时间 TAH设定为一个常数值。 这里， 离散

提前时间 TAH为

TAH =NAHTs （4-39）

式中！NAH———提前采样点数。

在所仿真的补偿电路中， TAH =214μs， 采用预测算法的仿真电路电流信号

波形如图 4-34a所示。 线路电流 iM的波形十分接近正弦波， 表明已达到补偿目

标， 图 4-34b 所示的频谱也证明了这一点。 同样， 表 4-3 给出的信号参数也证明

如此。 由于采用了预测算法， THD从 27.75%降到了 3.24%。

图 4-34！带预测功能的补偿电路仿真电流 （从上到下依次为 iL、 iC和 iM）

a） 波形！b） 频谱
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4.4.2.3！实验结果

实验研究采用了图 4-21 所示的补偿系统， 如图 4-23 为 APF控制算法的简化

框图。 控制算法采用定点 16 位数字信号处理器实现， 详细描述见 4.4.1 部分。

改进后的控制算法在经典控制电路中增加了两个预测 （非因果） 电路。 图 4-35

和图 4-36 给出了相同稳态下的实验波形， 图 4-35 对应于经典控制算法 APF的补

偿结果， 图 4-36 对应于带预测电流补偿的改进 APF的补偿结果， 均包括线路电

流 iMa波形以及频谱幅值。

图 4-35！带非线性负载时经典三相 APF下的线路电流 iMa稳态试验波形

a） 波形！b） 频谱

提前采样点数 NAH =3 时得到的结果最好； NAH更大时补偿器是不稳定的。

采用带预测电流补偿的新控制算法可以将线路电流 THD从 22%左右减小到 5%

左右 （NAH =3）。

4.4.2.4！APF的阶跃响应

当负载电流迅速变化时， 含预测电路的 APF如何工作非常重要， 因此对其

进行了负载电流阶跃响应研究。 图 4-37a给出了 APF补偿前的负载电流波形。

负载电流值通过改变晶闸管触发角来调节， 而触发角由图 4-37 中的方波信号控

制 （曲线 4）。 在相同的负载电流阶跃条件下， 经典控制算法的 APF的响应如图

4-37b 所示， 其阶跃响应调节时间为一个线路电压周期。 图 4-37c表示的是全时
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图 4-36！带非线性负载时改进三相 APF的稳态试验波形 （NAH =3）

a） 波形！b） 频谱

含预测改进控制算法的 APF的响应， 在负载电流变化后的第一个周期内， APF

发出的补偿电流 iC对应于先前的负载电流， 补偿后线路电流是非正弦的。 因此，

预测电路应该修正为图 4-38 所示的电路。 在该电路中， 电流采样 Iin （ ）z存储在
DSP内存中长度为 NM的采样缓存区， 下一个周期的线路电流值与当前采样值相

比较。 如果当前采样值与内存中的各采样值的绝对差小于设定值， 则预测 （非

因果） 电流补偿算法投入 （开关 S1 在位置 1）， 非因果采样 Iin z（ ）-L 从缓存区送

到输出。 采样缓存区的长度为：

L =NM -NAH （4-40）

如果负载电流发生变化， 电流预测算法断开 （开关 S1 置 0）， 等检测到稳态

后， 重新合上 （开关 S1 置 1）。 输出信号如下：

Iout（z） =Iin（z
-L）…S1 =1

Iout（z） =Iin（z）…S1
{ =0

（4-41）

改进后的实验波形如图 4-37d 所示。 在负载电流快速变化后， 预测 （非因

果） 电路断开， 两个半工频周期后又重新投入。

对可预测负载， 采用自适应预测电流补偿可以减小谐波电流。 这种改进对瞬

时无功控制算法来说十分简单， 所增加的计算量也非常小， 因此在已有的基于
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图 4-37！负载电流阶跃变化时线路电流 iMa， iMb， iMc的实验波形

a） APF断开！b） 经典控制算法的 APF！c） 预测算法全

时投入的 APF！d） 自适应预测算法的 APF （NAH =3 采样缓冲区， 长度为 NM）

图 4-38！自适应预测电路的结构图

DSP、 微控制器或者可编程数字电路 （FPGA、 CPLD等） 的控制电路上十分容易

实现。 这种简单改进可以很方便地应用到已有的 APF数字控制电路中， 以改善
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谐波补偿质量。 该方法对其他控制算法也十分有用， 更进一步讲， 也适用于其他

电力电子装置， 例如串联 APF、 电力调节器、 高品质 AC电源等。

4.4.3 基于滑动 DFT的数字控制算法

APF向电网注入补偿电流 iC， 有效补偿谐波和无功功率。 补偿电流为

iC（t） =iL（t） -Im1sin（2πfMt+φ1 ） （4-42）

式中！Im1———基波的幅值。

在理想的谐波补偿时， 线路电流 iM（ ）t仅仅包含基波电流， 即

iM（t） =Im1sin（ωt+φ1 ） （4-43）

当线路电压 u1和线路电流 iM之间的相角差为 0 时， 无功功率也被补偿了。

在电力电子技术中， 信号的频谱分析是一种重要的测量技术， 常用的方法是离散

傅里叶变换 （DFT） 和快速傅里叶变换 （FFT）。 对于 NM点采样的输入信号，

DFT典型计算过程如图 4-39 所示。

图 4-39！典型 DFT信号流图

对于上述应用， 滑动 DFT算法要优于传统 DFT， 且十分简单有效， 尤其是

在相干采样的情况下。 文献 [42] 对滑动 DFT做了很好的描述。 第 k点的滑动

DFT滤波器的 z域传递函数可以描述为：

HSDFT（z） =
1 -z-NM

1 -ej2πk/NMz-1
（4-44）

式中！NM———信号块长， 其典型值为信号周期；

k———频点次数 （见图 4-40）。

NM =10， k=1 时单点滑动 DFT滤波器的幅频特性如图 4-41a所示， 其通带
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图 4-40！单点滑动 DFT滤波器的结构图

和阻带非常小， 但是对相干采样信号已经足够。 如图 4-41b 所示， 由于其极点在

z域的单位圆上， 滑动DFT临界稳定。

图 4-41！NM =10， k=1 时滑动 DFT滤波器的特性

a） 幅值！b） z域零极点位置

通过引入阻尼系数 r可以使极点落在单位圆内一个半径为 r的圆上。 此时传

递函数为

HSDFT（z） =
1 -rNMz-NM

1 -rej2πk/NMz-1
（4-45）
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确保稳定的滑动 DFT滤波器结构如图 4-42 所示， 适用于低分辨率的定点计

算， 例如定点 DSP和 FPGA电路。 对如 SHARC等的浮点 DSP可采用图 4-40 所

示的电路。

图 4-42！确保稳定的滑动 DFT滤波器结构图

在上述方法中， 仅用单点滑动 DFT滤波器结构检测负载电流基波。 负载电

流频谱的基波分量计算如下：

s1 （nTs） =s1 （（n -1）Ts）e
j2πk/NM -iL（（n -NM）Ts） +iL（nTs） （4-46）

式中！iL nT（ ）s ———负载电流的离散信号表示；

s1 nT（ ）s ———某相负载电流的复数频谱的基波分量；

s1 n（ ）-1 T（ ）s ———负载电流前一个复数频谱的基波分量。

线路电流 is1 （ ）t与线路电压 u1 （ ）t同相时， 负载基波电流的离散信号为

is1 （nTs） =2/NM s1 （nTs） sin（2π50nTs+φ1 ） （4-47）

补偿电流信号为负载电流信号与基波参考正弦信号之差：

iC（nTs） =iL（nTs） -2/NM s1 （nTs） sin（2π50nTs+φ1 ） （4-48）

相应的控制结构框图如图 4-43 所示， 与 4.4.2 节类似， 也采用了预测算法。

当需要补偿不平衡电流时， 第一相补偿电流 iC1 nT（ ）s需由以下公式计算：

iC1 （nTs） =iL1 （nTs） -2/NM

sa1 （nTs） + sb1 （nTs） + sc1 （nTs）

3

sin（2π50nTs+φ1 ） （4-49）

式中！sa1 nT（ ）s 、 sb1 nT（ ）s和 sc1 nT（ ）s ———分别为负载 abc三相电流的复数频谱的

基波分量。

在求和模块中对三相电流幅值进行求和计算， 用以调制每相基波参考信号的

幅值， 用每相负荷电流分别减去这些信号， 就可以算出三相补偿信号 iCa nT（ ）s 、

iCb nT（ ）s和 iCc nT（ ）s 。 控制算法最困难的任务之一就是利用定点算法进行幅值计

算， 尤其是平方根计算， 它是误差的重要来源。
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图 4-43！采用滑动 DFT基波检测的 APF控制算法简化框图

在上述算法中， 平方根计算如下：

sqrt（x） =-0.2831102x2 +1.0063284x+0.272661 （4-50）

4.4.4 滤波器组算法

分析滤波器组将信号频谱分解为许多毗邻的频带， 然后通过合成滤波器组重

组信号频谱。 大部分情况下信号至少被分为两个子带。 将两个二通道滤波器组级

联成树形结构时， 可以获得一个均匀 M通道滤波器 （M=2）。 如果二通道滤波

器组能够实现完全重构， 那么对树形滤波器组也能实现完全重构。 树形结构滤波

器的一个缺点是计算十分复杂。 M通道滤波器组的一般形式如图 4-44 所示， 其

中 M为子带数。 滤波器组的输出信号 （ ）Y z可以计算为

Y（z） =X（z）∑
M-1

k=0

Hk（z）Gk（z） （4-51）

可以将该式简化为

Y（z） =F（z）X（z） （4-52）

式中， （ ）F z给出了重构信号的质量。

如果对所有频率都有 F ej（ ）Ω =1， 则滤波器组没有幅值畸变； 如果F ej（ ）Ω

具有线性相位 （固定组延时）， 则滤波器组无相位畸变。 当 （ ）F z只是纯延时时，

称作完全重构滤波器组； 当幅值和相位畸变可以保持足够小时， 称作近似完全重

构滤波器组。 对于所讨论的滤波器组， 另一个重要功能就是功率互补， 可保证整

个输入信号谱表示在子带中。 对于一个 M通道功率互补滤波器组， 传递函数
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图 4-44！一个 M通道带通分析和合成滤波器组

Hk（ ）z的二次方和等于 1：

∑
M-1

k=0
Hk（z）

2 =1 （4-53）

M通道重叠均匀分析和合成滤波器组的典型频率响应如图 4-45 所示。 参考

文献 [9-10] 很好地阐述了滤波器组理论。

图 4-45！M通道重叠均匀分析和合成滤波器组的典型频率响应

在上述方法中， 用户可以在有源滤波过程中选择想要滤除的主谐波， 这在多

个 APF并联或串联协调工作时尤为重要。 滑动 DFT算法可用于分析滤波器组，

如图 4-46 所示， 其幅频简化特性如图 4-47 所示。 采用滑动 DFT滤波器组的 APF

控制电路如图 4-48 所示。 负载电流信号的离散量 iL nT（ ）s （在 z域中表示为 IL
（ ）z） 通过分析滤波器组分解为 N=128 的均匀子带。 分析滤波器组由输入端的

同一个梳状滤波器及 N个一阶支路组成， 接下来选择待消除的谐波———可以是

谐波集 （2， 3， …）， 然后谐波信号在合成滤波器组中合成为合适的电流补偿

信号。

在这种情况下， 合成滤波器组非常简单， 仅由求和模块组成。 正如参考文献

[36] 所述， 该方法也可以用于谐波预测， 以消除永久动态误差 （对可预测

负载）。
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图 4-46！N通道带滑动 DFT分析滤波器组的结构图

图 4-47！N通道带滑动 DFT分析滤波器组的频率响应
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图 4-48 采用 N=128通道滑动 DFT分析滤波器组的 APF控制电路框图
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4.4.5 多速率 APF的控制算法

对不可预测负载， 预测算法是无效的， 因此作者建议使用多速率 APF。 考虑

到只在 10%的工频周期内需要较高的动态性能， 将开关频率提高到 60kHz并不

合理。 因此， 作者提出了一种改进的逆变器结构， 其输出级具有两组晶体管和电

感 （快和慢） [37， 38] ， 两组晶体管共有直流母线 （C1 ， C2 ）， 该方法的简图如图

4-49 所示。 电路由两个输出级组成： 第一个包括开关 Ss1 、 Ss2和电感 LCS， 第二

个包括开关 Sf1 、 Sf2和电感 LCF。 第一个输出级以最低频率 fs1连续工作， 电感 LCS

值的设计要使 iC电流纹波很小。 在第二个输出级， 只有当输出电流变化非常快

时 （典型值为工频电压周期的 10%）， 开关 Sf1和 Sf2才以几倍频率动作。

图 4-49！改进逆变器的单相 APF的测试电路

4.4.5.1！控制电路

改进的 75kVA并联 APF补偿电路的简化框图如图 4-50 所示， 它由一个功率

部分组成， 该功率部分带有两个三相 IGBT电力晶体管桥， 通过一组电感滤波器

LCs1 、 LCs2 、 LCs3 、 LCf1 、 LCf2 、 LCf3连接到交流线路。 APF电路由电容 C1 和 C2 提

供直流储能。 控制电路采用浮点 DSPTMS320F28335 实现。 控制算法如图 4-51

所示。
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图 4-5o 改进的三相并联型有源电力滤波器
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图 4-51！APF控制算法框图

4.4.5.2！模拟输入电路

APF有 11 路模拟输入信号： 3 路是负载电流 iL1 、 iL2 、 iL3 ， 6 路是逆变器输

出电流 iCs1 、 iCs2 、 iCs3 、 iCf1 、 iCf2 、 iCf3 ， 2 路是直流电容电压 uDCp、 uDCn。 所有

信号以采样率 fs=102400Hz进行采样。 采用带电气隔离的电流传感器 LEM-

LA125-P对电流进行测量， 转换率为 KN， 一次额定电流有效值 iPCT=125A时，

二次额定电流有效值为 iSCT=125mA。 电压转换与此类似， 一次电压信号转换为

电流信号， 然后再转换为二次电流信号。 电路中采用了 LEM公司的电压传感器

LV25-P， 一次额定电流有效值为 iPVT =10mA， 二 次额 定 电流有 效值为

iSVT=25mA。

TMS320F28335 有一个电压输入范围为 0 ～3V的 12 位 A-D转换器， 由于其

输入是单极的， 因此所有模拟输入信号必须转换到该范围内， 如图 4-52 所示。

电流传感器的 ADC输入电压可以由下式计算：

UADCIN0 =
IC

KNCT

R1 -UD1 （4-54）

式中！KNCT———电流传感器的转换率。

对于电压传感器

UADCIN7 =
UDCp

R4

1
KNVT

R5 -UD1 （4-55）

式中！KNVT———电压传感器的转换率。
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图 4-52！电气隔离模拟输入电路的简化图

4.4.5.3！输出电感

频率特性是电感的另一个重要特性， 输出电感在整个输出电流范围内必须是

图 4-53！电感器

a） 电感器视图！b） 线圈位置
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线性的。 由于输出逆变器产生高频调制分量， 电感值必须在很大的频率范围内是

线性的。 参考文献 [ 43 ] 介绍了线圈的设计。 在这里， LCf=0.5mH、 LCs=

2.5mH[37， 38] 。 为减小高频损耗， 选取带气隙的铁心 （U100/50/25） 和绞线。 电

感线圈与气隙有一定的距离， 以避免该处的横向磁场对线圈感应加热。 设计好的

电感 LCf、 LCs的实物如图 4-53a所示， 线圈的布置如图 4-53b 所示。 采用 Agilent

4294A精密阻抗分析仪对电感的小信号频率响应进行了测试， 结果如图 4-54a

所示。

图 4-54！LCf电感器测试

a） 小信号频率响应！b） 电感器测试电路

可以看出， 电感阻抗的频率响应线性范围高达 1MHz。 此外， 采用大功率正

弦电压源对电感参数 （见图 4-54b） 进行了测试， 电源的可调输出为 0 ～500V/

50A， 频率范围为 500 ～8000Hz。

4.4.5.4！APF仿真结果

最初， 在 APF的仿真中采用数字滞环调制器。 仿真分析中将改进逆变器和
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图 4-55！改进逆变器模型连接到电力线的简化图

图 4-56！输出逆变器仿真电路的简化框图
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经典逆变器进行了对比。 仿真参数为： LCf=0.5mH， LCs=2.5mH， uDC =390V，

fs2 =102400Hz， fs1 =25600Hz。 改进逆变器的仿真电路如图 4-55 所示， 两个数字

滞环调制器的控制算法以及其中的附加条件控制逻辑在 Matlab 中的实现如图

4-56所示， 逆变器的阶跃响应如图 4-57 所示。 由图可以看出， 经典逆变器的响

应时间约为 420μs， 而改进逆变器约为 70μs。 滞环算法是最简单和最安全的算法

之一， 尤其是在最初的试验阶段， 但是它也有许多缺点， 尤其是用于数字化实现

时。 因此， 在以后的研究中， 将设计和实现其他的调制控制算法。

图 4-57！两种逆变器的阶跃响应

a） 经典逆变器 iCref （t） 、 ic （t）！b） 改进逆变器 iCref （t） 、 ic （t） 、 icf （t） 、 ics （t）

图 4-58 给出了改进逆变器电路的仿真波形， 分别是负载电流 iL、 补偿电流

iC、 线路电流 iM。 使用改进逆变器可以将电力线路电流中的谐波含量 THD从

15%减少到约 5%。 仿真分析表明了改进逆变器应用在 APF中具有很好的动态

性能。

相比于线路电压频率来说， 变化缓慢的可预测非线性负载 （如整流器、 电

动机等）， 预测其电流变化相对简单， 通过采用预测算法 （非因果） 的并联 APF

可以减少其谐波含量。 然而， 对于噪声型非线性负载 （例如电弧炉）， 负载电流

变化是非周期性的、 随机的， 所提出的动态性能得到改善的 APF是一个很好的

解决方案。
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图 4-58！阻性负载下单相 APF的仿真波形： 负载电流 iL， 补偿电流 iC和线路电流 iM
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第 5 章 并联型有源补偿器的控制与应用

摘要

本章的主要内容是讨论并联有源电力补偿器 （APC） 的拓扑和控制方法， 并

以全新的视角介绍了 APC的结构和运行模式， 重点考虑了它在电力调节方面可

实现的功能， 还特别对电压/电流两种运行模式的性能进行了对比。

5.1 引言

近 20 年来， 并联有源电力补偿器 （APC） 一直备受关注 [1-7] 。 关注的焦点

是这类装置的一些特性， 例如功率级的结构、 参考电流的计算和控制方法、 应用

的总成本和功能的多少。 在 APC的发展过程中， 这些特性都十分重要， 并且相

互依存。 其中， 对电力补偿器控制方法的研究最多 [5，8-27] 。 值得注意的是， 这些

方法大多数是基于瞬时功率理论 [10，12，15，17] 、 Fryze正交电流理论 [13，27]或最新的

数字方法 [23-26] （如 DFT和 RDFT） 等 （汇总见表 5-1）， 将负载电流分解为有功

和无功电流分量。 相关功率理论已经在第 2 章进行了阐述。

表 5-1 APF控制的检测算法 [18]

计算域 检测方法

时域 [14] 同步基波“ dq坐标系”

同步单一谐波“ dq坐标系”

瞬时功率理论

广义积分和平均值方法

频域 [22] 快速傅里叶变换 FFT

离散傅里叶变换 DFT

递归离散傅里叶变换 RDFT

因为计算域不同， 这些方法看起来差异很大， 但是它们有一个共同的目标，

那就是得到与线路电压同相位的正弦线路电流。

所有这些方法在补偿过程中都需要三个步骤 （见图 5-1）：

1） 步骤 1： 测量 （传感器）；

2） 步骤 2： 检测 （处理单元）；

3） 步骤 3： 调节 （控制器和调制器）。

值得注意的是， 这些方法除了有不同的算法外， 在每个步骤中还可以采用不



图 5-1！并联 APC的补偿过程

同数量的硬件工具， 不同类型和灵敏度的传感器， 不同的功率计算方法和计算速

度， 以及不同的控制精度。

基于瞬时功率理论和 DFT控制策略的有源补偿器在负载电流变化时具有快

速响应特性， 但是与基于平均值方法的补偿器相比， 它们需要的测量量更多。 在

这种情况下， 检测电路需要更昂贵更有效的处理工具， 因此在单相系统中应用要

尤为慎重， 因为此时总成本是最重要的考虑因素。

在给定的补偿条件和目标下， 可实现的功能数量是另一个重要因素。 根据

“一次投资， 多种收益” 的原则， 目前的趋势是将多种功能 （例如不间断电源

UPS、 电流补偿、 电压稳定） 集成到一个多功能电力电子解决方案中 [28-34] 。 最

初， 基于双向脉宽调制的 AC/DC换流器的 APC仅仅用于电流补偿， 现在已成为

许多参数调节的有力工具， 例如潮流控制 [1] 。 实现电流补偿之外的其他功能，

有时只需要增加控制和测量环节， 有时却需要重构补偿器的结构。

本章介绍了一种完全不同的并联补偿方法， 并对该方法下电压和电流这两种

不同运行模式的并联补偿器进行了描述和比较 [33] ， 同时提出了一种电压电流混

合模式的解决方案。 研究表明现代电力电子技术具有广泛的应用前景。

5.2 基于平均功率法的有源电力补偿器

图 5-2 所示的典型补偿系统中， 电力电子换流器通过公共连接点 （PCC） 接
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图 5-2！电力调节器的简化框图

到负载端， 其主要功能是保证纯正弦的线路电流 iS， 假定有源电力补偿器的并联

支路中只有非有功功率流， 即 PC=0。

5.2.1 电压源型补偿器的功率平衡

基于电压源型换流器 （VSC） 的补偿装置的正常运行要求直流侧电压稳定。

在直流侧无外加能量源的情况下， 其控制单元中需要一个电压稳定环节， 因为直

流储能元件 CDC上能量 E的变化会引起端电压的波动：

E（0） -E（T） =CDC

U2

DC（0）
-U2

DC（T）

2
（5-1）

时间间隔 TC内的功率和能量关系可以描述为

E（0） -E（T） =PDCTC （5-2）

UDC变化相对较小时， 则有

PDC≈UDC（0）CDC

UDC（0） -UDC（T）

TC

（5-3）

基于上式可以得出结论： 补偿器的平均功率 PDC是平均周期 TC内直流侧电

压变化量的函数。 假设换流器损耗 Ploss=0， 则补偿器交流侧和直流侧平均功率

相等， 即 PDC=PC。 根据上述原则， 为了稳定直流侧电压， VSC必须控制 PCC

点的功率平衡：

PS +PC=PL

PC

→———
=0

PS =PL （5-4）

在 PCC点电压为常数的情况下， 负载功率 PL与补偿器无关， 因此换流器只

能控制电源功率 PS， 此时从直流侧电压 UDC稳定的角度来看， 负载可视为扰动

源， 如图 5-3 所示。

通常平均值方法的控制电路至少需要一个平均周期 TC来响应扰动变化量。

这个时间内， 换流器供电给负载， 从而导致直流电容 CDC电压波动 ΔUDC， 它可
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图 5-3！功率平衡方法的简化框图

以表示为负载有功功率变化量 ΔPL的函数：

ΔUDC=
ΔPLTC

UDCREF·CDC

（5-5）

式中！UDCREF———直流侧电压参考值。

需要注意的是， 只有在负载功率变化引起的电压波动量远小于直流侧参考电

压时上述关系式才成立， 这可以通过调节直流电容值来实现， 以得到电容两端较

小的电压波动 （一般小于 5%）。

直流侧电压降低使得电压稳定误差增大， 进而使参考电流幅值 ISm或者换流

器参考电压相角 δ增大。

负载有功功率增大， 对应线路的有功功率 PS增大 （见图 5-2）。 可采用两种

模式来调节 PS实现功率平衡： 电流模式和电压模式 [30-32] （见图 5-4）。

图 5-4！电流模式框图

5.2.2 电流模式下的功率平衡

电流型补偿器是最常用的电力补偿器， 该类补偿器产生的电流 iC等于负载

电流的非有功分量 iLn， 从而补偿了 PCC点的电流， 使得电源电流 iS只包含有功

分量 iSa。

根据基尔霍夫定律：

iS =iL-iC （5-6）

再根据 Fryze理论 [27] ：
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iS =iSa+iSn

iL=iLa+iLn

iC=iCa+iCn

（5-7）

考虑直流侧电压稳定 PC=0：

iCa=0 （5-8）

补偿公式可以表达为

iS =iSa=iLa*iCn =iLn （5-9）

根据以上简要分析， 电源参考电流可以确定为

iSREF=ISmsinωt （5-10）

式中！ISm———电源有功电流 iSa的峰值。

从以上公式可以得出结论， 要实现直流侧电压稳定并把电源电流波形校正为

只含有功分量的目标， 仅补偿负载电流的非有功分量就足够了。 基于以上方法的

控制单元如图 5-5 所示。

图 5-5！电流型调节器的控制图

电源有功电流的幅值在直流侧电压稳定环节中计算， 参考波形在 PLL单元

中生成， 它与电源电压 uS同步。 由于在 PCC点处电源、 补偿器及负载的各分量

具有相同的电压， 因此电流平衡与有功平衡等效， 此时电源有功功率为

PS =USIS （5-11）

式中！US， IS———分别为电源电压 uS和电流 iS的有效值。

利用式 （5-4）、 式 （5-5） 和式 （5-11）， PI控制器中的比例增益可以由下

式确定：

kI=
ISm

ΔUDC

= 
2CDCUDCREF

USTC

（5-12）

控制器的积分时间 TI必须不小于计算功率 PC的平均间隔时间 TC， 否则控制

算法将会给出错误的参考信号。
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5.2.3 电压模式下的功率平衡

在电压模式下， 补偿器对 PCC点电压 uC进行校正， 使其与电源额定电压 uS

的波形相同， 但是具有 δ角度的相移：

uC=UCmsin（ωt-δ） （5-13）

式中！UCm———负载额定电压的幅值 （见图 5-6）。

图 5-6！电压模式框图

两个正弦电压 （U
·

S， U
·

C） 之差在线路 （XS） 上产生的电流为正弦电流， 它

们的相角差 δ在直流侧电压稳定环节中计算， 是负载有功 PL的函数， 如图 5-2

所示。

PLL模块产生一个与电源电压相位角相同的信号ωt， 实现相位同步 （见图 5-7）。

图 5-7！电压型调节器的控制图

为了简化控制策略， 假设 δ的变化范围为 0 ～45°， 这使得 δ/sinδ为线性关

系， 比值约为一个常数 57， 表现为比例增益。 根据这个假设， 可求得 PI控制器

增益如下：

kU= δ
ΔUDC

=
57CDCXSUDCREF

USUCTC

（5-14）

电感两端的电压都是正弦波形， 因此该元件中的电流也将是正弦的。 线路电
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压可能的畸变通常不超过 5%， 因而不会明显增大电感上的电流畸变。 为了保证

逆变器输出电压的波形， 需要稳定直流侧电压， 这仅仅在补偿器与系统没有有功

交换时才有可能。 因此， 意味着 PC=0， 即只能是 PS =PL。 流经元件 XS的有功

功率由负载电压 uC和相位角差 δ控制：

PS =
USUC

XS

sinδ （5-15）

值得注意的是， 在满足直流电压稳定方程和负载电压校正的同时， 补偿器的

控制可以不需要进行任何电流测量。

5.2.4 混合模式下的功率平衡

电压模式的并联有源补偿器有一个明显不足， 即功率因数取决于负载有功功

率和线路电压， 这会引起功率因数恶化， 尤其在线路电压暂降和暂升的时候

（尽管 PCC处的负载电压仍然是稳定的）。 将电压和电流模式两者的优势集成到

一个双并联结构中， 为构建一个十分有效的功率补偿系统提供了可能 [35] （见图

5-8）。

图 5-8！混合模式 APC的结构图

补偿系统的结构分为两部分： 第一部分为从补偿器， 它工作在电流模式； 第

二部分为主补偿器， 它工作在电压模式。 这种设计弥补了电压模式的不足， 但仍

然保持了它的优势。 此外， 在单相解决方案中， 传统的三桥臂逆变器可以作为一

个混合模式的双并联补偿器使用， 在相同功能和效果的情况下， 可减少成本

（见图 5-9）。

电压模式部分按照前述过程工作， 从动部分仅实现线路电流补偿 （功率因

数补偿）， 它利用来自主补偿器的控制单元信号和串联电感电流的附加信号来实

现 PCC2 点处的电流补偿。

根据基尔霍夫定律：

iS =iXS +iCC （5-16）
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图 5-9！混合双并联补偿器的控制单元

利用 Fryze理论：

iS =iSa+iSn

iXS =iXSa+iXSn

iCC=iCCa+iCCn

（5-17）

考虑直流侧电压稳定， PCC=0：

iCCa=0 （5-18）

补偿方程可以表达如下：

iS =iSa=iXSa*iCCn =iXSn*iCCn =iXS -iSa （5-19）

线路电流的有功分量由 δ角确定， 而根据式 （5-4） 和式 （5-14）， δ是负载

平均功率 PL的函数。

值得注意的是， 从补偿的角度来说， 从动部分是开环控制， 这在该结构中是

十分合适的， 因为只需要一个闭环控制直流电压稳定。 因而尽管线路电压和负载

功率发生变化， 补偿器仍然保持稳定。 由于电流模式依赖于电压模式， 因此根据

式 （5-12） 和式 （5-14）， 控制器增益 kIC可表示为

kIC=
ISm
δ

= 
2UC

57XS

（5-20）

电流模式控制器中的第二个控制回路使得 VSC发出所需电流， 该回路的增

益设为 1。
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设计双并联补偿系统的主要目标是采用一种合适的结构实现尽可能多的功

能。 在现代配电系统中， 非线性负载和自然气候条件使得电能质量 （PQ） 更为

恶化， 因此特别需要这种功能完备的补偿系统。 尽管在电力调节中并不都是这

样， 但是许多功能还是十分有必要的， 例如功率因数校正 （PFC）、 电压稳定、

UPS， 或者将分布式电源 （DG） 并入电力系统 （EPS） 等 （见表 5-2）。

表 5-2 并联补偿器的功能

运行/功能模式 电流模式 电压模式 混合模式

PFC √ — √①

电压稳定 — √ √

UPS — √② √②

DG接口 √ √ √

！！① 输入功率因数近似为 1。

② 直流侧含额外储能或者电源。

5.3 研究结果

采用仿真软件对以上所述的基于功率平衡控制策略的三类补偿器进行了

研究。

仿真参数见表 5-3。 将补偿器并联接入带非线性负载的系统中， 非线性负载

为最常见的带容性负载的桥式整流电路， 负载电流总畸变率 THD （iL） 大约为

85%。 将整流器直流侧负载由 1.5kW增加到 3kW以验证补偿器的动态特性。 此

外， 在混合模式的补偿系统中， 还模拟了畸变电源电压从 10%到 20%的电压

暂降。

表 5-3 所研究系统的参数

电流模式 电压模式 混合模式

电源电压 US 230V/50Hz 230V/50Hz 230V/50Hz

负载电压 UC 230V/50Hz 230V/50Hz 230V/50Hz

负载类型 非线性 非线性 非线性

负载功率 PL 1.5/3kW 1.5/3kW 1.5/3kW

直流侧电压 UDCREF 400V 400V 400V

直流侧电容 CDC 2mF 2mF 2mF

连接电抗 XS 5mH 5mH 5mH

开关频率 fS 10kHz 10kHz 10kHz

控制器增益 k 0.27 0.072 3.6/0.072①

控制器时间常数 Tc 0.04s 0.04s 0.04s

！！① 电流模式控制器增益/电压模式控制器增益。

5.3.1 稳态仿真

图 5-10 和图 5-11 的稳态仿真结果分别表明了电压模式和电流模式补偿的有
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图 5-10！电流模式补偿器的仿真结果

图 5-11！电压模式补偿器的仿真结果
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效性。 两种模式下的电源电流畸变率都在 3%以下。 在电压模式中， 电源电流的

峰值更大些， 这是由无功功率引起的， 该无功功率值很小， 输入功率因数保持在

0.95 以上。 在电流模式中， 电源电流峰值 ISm计算非常准确， 保证了直流侧电压

的稳定， 同时减小了负载电流畸变。 与此类似， 在电压型补偿器中准确确定负载

电压相位 δ也可以得到相同的结果。

图 5-12 为双并联结构混合模式补偿系统的仿真结果。 从图中第二条曲线可

以看出， 当电源电压畸变或者其幅值偏离额定值时， 虽然 PCC1 点 XS侧的功率因

数小于 0.5 （其值与电压模式方案接近）， 但是补偿器的电流模式将输入端的功

率因数校正为 1， 同时电压模式保证了负载电压为额定的正弦电压 （THD（UC）

<1%）。

图 5-12！混合模式补偿器的仿真结果

5.3.2 暂态仿真

因为电流和电压两种模式控制的主要原则就是调节电源有功功率 PS以跟踪

负载有功功率 PL， 为了验证控制的有效性， 在负载变化时对补偿器进行了仿真

测试， 结果如下所示。

从图 5-13、 图 5-14、 图 5-15 可以得出结论， 在所有的解决方案中， 控制器

设置都能满足直流侧电压 10%超调量限制的调节准则， 扰动以后直流侧电压可

以回到额定值。 在图中可以看到， 平均值方法响应会有一定的延时。 尽管双并联
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图 5-13！电流模式补偿器的暂态仿真

图 5-14！电压模式补偿器的暂态仿真

方式的控制单元仅仅包含一个直流电压控制环， 却有更快的响应速度。 在仿真

中， 为了改善补偿效果， 在直流侧电压传感电路中采用了采样时间为 20ms的零

阶保持器 （ZOH）， 因此， 由非有功功率引起的直流侧电压波动不会影响电源电
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图 5-15！混合模式补偿器的暂态仿真

流幅值和负载电压相角的参考值， 从而在任何测试情况下都不会危害补偿器的

稳定。
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第 6 章 串联有源补偿器的实际应用

摘要

本章介绍了电力系统中的串联型交流电压补偿器的结构、 运行和控制方法，

重点描述了混合变压器 HT （带电气与电磁耦合的） 作为特殊的串联型交流电压

补偿器的实际应用， 并给出了计算结果和实验测试结果， 指出了这些装置未来的

发展方向。

6.1 引言

众所周知， 电能参数及其质量在终端用户看来尤为重要。 根据文献 [1]，

我们可以定义若干电压参数， 如系统标称电压 UN、 公称供电电压 UD等； 依据

电压变化的大小， 可以对电压变动进行分类， 如图 6-1 所示。

图 6-1！根据电压变化的大小对电压变动的分类

集中式发电的大型交流电力系统会发生很多不同类型的故障 （见图 6-2）。

交流电力系统中的任何动态变化， 例如快速负荷变化、 开关切换、 大气放电、 故

障等， 在用户侧都会产生一些非预期的影响， 比如电压暂降 （占电网中所有事

件的 87.2%）、 中断以及暂升等 [2，3] （见图 6-2）。



图 6-2！电网中的电压变动———起因与影响

低劣的电能质量会对电力设备产生不利的影响。 对敏感设备来说， 不稳定的

供电参数会导致设备发生故障或遭受损坏 [4，5] 。 对大型工厂或车间来说， 电压暂

降和暂升会引起非常巨大的经济损失， 尤其是对汽车制造业、 制药业及半导体行

业 [6] 。 为了减轻供电电压的各种不利影响， 通常采用电压暂降补偿器或电压调

节器， 尤其是串联型电压补偿器 （ SVC）。 SVC的工作原理如图 6-3 和式 （6-1）

所示。

U
·

L = U
·

S 士 U
·

C （6-1）

图 6-3！串联型电压补偿器的工作原理
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负荷电压 U
·

L是电源电压 U
·

S与补偿电压 U
·

C之和。 额定运行时， U
·

C 近似等

于 0； 电源发生电压暂降时， 补偿电压 U
·

C 与电源电压 U
·

S 相加； 而过电压时

则相反， 即用 U
·

S 减去 U
·

C 。 本章接下来将对 SVC进行更详细的阐述。

文献 [10-19] 对串联补偿器进行了阐述。 动态电压恢复器 （DVR） 是一种

常见的串联补偿器 [12，15] ， 其简化原理图如图 6-4 所示。

图 6-4！DVR的工作原理

a） 简化原理图！b） 额定状态下的电压相量图！c） 电压暂降时的电压相量图

d） 电压暂升时的电压相量图

电压暂降或暂升时， 电压补偿是在供电电压 U
·

S的基础上注入一个串联电压

U
·

C。 从图 6-4b、 图 6-4c、 图 6-4d 中可以看出， 负荷电压 U
·

L是电源电压 U
·

S与补

偿电压 U
·

C之和。 额定运行状态时， 补偿电压接近于零 （如图 6-4b 和式 （6-2）

所示）； 当电源电压 U
·

S发生电压暂降时， 补偿电压 U
·

C与电源电压 U
·

S同相相加

（如图 6-4c和式 （6-3） 所示）； 当电源电压 U
·

S暂升时， 补偿电压 U
·

C直接与电

源电压 U
·

S反相相加 （见图 6-4d 和式 （6-4））。

U
·

L = U
·

S =UN，则 U
·

C =0 （6-2）

U
·

S <UN，则 U
·

L = U
·

S + U
·

C （6-3）

U
·

S >UN，则 U
·

L = U
·

S - U
·

C （6-4）

直流储能单元可以有很多种形式， 如电池、 超级电容器、 燃料电池以及其他

形式 （例如超导储能 （SMES））。

供给直流/交流换流器的储能单元使 DVR可以补偿深度的电压暂降， 甚至电

源电压短时中断。 DVR的作用时间是由电压暂降持续时间、 直流储能的容量及

被保护负载的功率共同决定的。 当发生深度电压暂降或电压中断时， DVR的作
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用时间比电压保持在额定值附近时要短。 直流储能的容量限制是 DVR的主要缺

点， 为了消除这一缺点， 带交流/直流/交流换流器的 SVC得到了应用 （如图 6-5

所示）。

图 6-5！AC/DC/AC型串联电压补偿器

a） 直接由电网供电！b） 由输入变压器供电

如图 6-5 所示， 交流/直流/交流电压换流器为串联变压器供电， 而电压源型

换流器可由电网 （图 6-5a） 或经输入变压器 （图 6-5b） 供电。 这种解决方案可

以补偿较长时间的电压暂降和暂升。

文献 [19] 描述了 SVC的另外一种特殊的拓扑结构， 并在文献 [8， 9， 20-

28] 中得到了进一步改进。 这种方案是电磁变压器 （TR） 和脉宽调制 （PWM）

的交流/交流换流器 （如矩阵斩波器 MC或矩阵电抗斩波器 MRC） 的集成。 这种

混合变压器 （HT） 的简化原理如图 6-6 所示。
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图 6-6！混合型工作原理

a） 简化原理图！b） 额定状态下的电压相量图！c） 电压暂升时的电压相量图

d） 电压暂降时的电压相量图

6.2 电压变动量的识别

电压补偿器的一个非常重要的特性就是快速的动态反应， 以实现对电源电压

变化的快速响应。 一些控制方法已经被用于电压暂降补偿， 比如暂降前方法、 同

相补偿法和最小能量控制 [16，17] 。 在暂降前补偿方法中， DVR提供暂降前与暂降

时的电压之差， 然后将电压幅值与相角恢复至暂降前的水平。 在同相补偿法中，

仅有电压幅值得到了补偿， DVR电压 U
·

C与暂降后的电源电压 U
·

S同相， 与暂降

前补偿法相比， 这种方法使 DVR注入的电压最小。 暂降前补偿和同相补偿几乎

都需要一直向负荷输送有功功率， 而最小能量法的基本思想是使注入的有功功率

为零， 此时注入电压与供电电流需要保持 90°的相角差 [17] 。 以正/反旋转 dq坐

标系为基础的 DVR装置的一种典型控制策略如图 6-7 所示 [10，15，18] 。 这只是 DVR

许多控制方法中的一种。

从图 6-7 可以看出， 这种控制方法建立在 abc/dq坐标变换的基础上。 其中

电压暂降检测以电压差向量的方均根值为基础， 可以检测对称和不对称的暂降，

同时还能检测出关联的相位跳变角。 对于 IGBT驱动信号的产生， 可以用传统

PWM方法、 电压滞环控制方法或空间矢量方法。

当混合变压器 （HT） 使用 MC或 MRC时， 电压幅值变化量的确定由峰值检

测器实现 [7] ， 其函数表达式如式 （6-5）：

ULpeak = （ULsin（ωt））
2 +（ULcos（ωt）） 

2 （6-5）

峰值检测器单元的原理如图 6-8 所示。

峰值检测器的输入信号 （负荷电压 uL（t）） 分为两路， 其中一路按式 （6-5）

移相大约 π/2。 两个信号二次方和的平方根值就是输出信号 ULpeak。
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图 6-7！DVR控制单元原理框图

图 6-8！峰值检测器原理框图

图 6-9 所示为一种典型的混合变压器 （HT） 控制单元的简化原理框图 [28] 。

图 6-9！HT控制单元原理框图
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由图 6-9 可以看出， 峰值检测器单元位于反馈闭环回路， 其输入信号是负荷

电压 uL（t） （如式 （6-5） 所示）。 控制电路的主路径上是 PI控制器和 PWM调制

器。 关于 HT控制单元更详细的原理如图 6-10 所示 [9，28] 。

图 6-10！三相 SVC控制电路的原理框图

参考信号 Uref （如图 6-9 和图 6-10 所示） 在求和节点减去峰值检测器单元

的输出信号， 其输出的差值信号反馈至 PI控制器的输入端。 放大器 A1 和 A2 实

871  功率理论与电能质量治理



现了信号水平匹配的功能。 控制电路对电源电压变化的反应时间取决于 PI控制

器的参数。 当发生电压暂降和暂升时， HT的控制电路使其有快速的响应速度和

令人满意的动态特性。

6.3 串联电压补偿器

动态电压恢复器 （DVR） 是诸多串接入配电系统的电力电子装置之一。 三

相 DVR的简单原理如图 6-11 所示。 DVR的主要优点是， 在正常运行条件下直

流/交流换流器不工作， 此时， 串联变压器 TRa，b，c被开关 STRa，b，c短接 （见图 6-11）；

当发生电压暂降或暂升时， DVR才起作用， 这是 DVR的一个很重要的特点。

DVR的另一个优点是它的容量很大， 可以补偿深度电压暂降和暂升， 甚至短时

电压中断。

图 6-11！三相 DVR简单原理图

从图 6-11 可以看出， DVR在电源与负荷之间不存在电气隔离， 电能直接从

电源 （U
·

Sa， U
·

Sb， U
·

Sc） 传送至负荷 （ZLa， ZLb， ZLc）。 当发生电压暂降或暂升

时， 直流储能装置中的电能也会传送至负荷。

混合变压器 HT拓扑结构 （见图 6-12） 提供了电源与负载间的电气隔离。

如图 6-12 所示， 这种结构主要由两部分构成： 第一部分是一个普通的电磁
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图 6-12！单相 HT简单原理图

变压器 TR， 它有两个二次绕组 a和 b； 第二部分是 PWM交流/交流换流器

（MC/MRC）。 该电路包含两种耦合， 一种是由 TR实现的电磁耦合， 另一种是由

MC或 MRC实现的电气耦合， 所以称之为混合变压器 （HT）。

TR的主二次绕组 a接入 LC滤波器输入端， 并连接至交流/交流换流器。 二

次绕组 b 与交流/交流换流器的输出端和负荷串联。 绕组 a和 b 的电压变比分别

约为 na=4/3 和 nb =2/3* 。 HT的输出电压 uL是交流/交流换流器输出电压 u3和

TR二次电压 u2的代数和。 MC和 MRC的拓扑结构由 HT电路的电气耦合实

现 [23-26] 。 MC和 MRC有很多特性， 尤其是电压传递函数 （电压增益）。 构造 HT

时采用不同的 MC和 MRC拓扑， 很容易在 HT中得到不同的特性。 表 6-1 给出了

可供选择的有着不同电压传递 （电压增益） 特性的 MC和 MRC的原理图。

*！结合式 （6-8） ， 此处变比等于二次绕组电压与一次绕组电压之比。 ———译者注

可选 HT的理想电压传递函数如表 6-2 所示。

HT的电压传递函数与 TR电压变比之间的关系如图 6-13、 图 6-14 和图 6-15

所示 [28] 。

从图 6-13 ～图 6-15 可以清楚地看到， HT的电压传递函数的变化范围取决

于 MC或 MRC的拓扑、 脉冲占空比 D和 TR的电压变比。

采用 MC的单相 HT的原理如图 6-16 所示。
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表 6-1 组成 HT的 MC和 MRC的原理图

单极 MC（MC-u） 双极 MC（MC-b）

MRCBoost MRCBuck-Boost
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（续）

MRCCuk MRCCuk B2

MRCZeta MRCSEPIC
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表 6-2 可选 HT的理想电压传递函数

可选 HT HU[V/V]

MC-u naD+nb

MC-b na（2D-1） +nb

MRCBoost
naD

1 -D
+nb

MRCBuck-Boost
naD

1 -D
+nb

MRCCuk
naD

1 -D
+nb

MRCCuk B2
na（1 -2D）

1 -D
+nb

MRCZeta
naD

1 -D
+nb

MRCSEPIC
naD

1 -D
+nb

图 6-13！D=0.2 时 HT电压传递函数与 TR电压变比的关系

MC由 TR的一个二次绕组供电。 HT的输出电压是主电压 u2和 MC输出电压

（可调电压） 之和。 图 6-17 为当前电路运行情况的典型理想电压—时间波形与

相量图。

MC输出电压 u3的方均根值取决于式 （6-6） 定义的脉冲占空比

D=
ton
TS

（6-6）
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图 6-14！D=0.5 时 HT电压传递函数与 TR电压变比的关系

图 6-15！D=0.75 时 HT电压传递函数与 TR电压变比的关系

根据式 （6-6）， 图 6-16 中 MC的电压传递函数可以写为

HMC

U
≈

U
·

3

U
·

1

≈
U
·

1D

U
·

1

=D （6-7）

481  功率理论与电能质量治理



图 6-16！采用 MC的单相 HT原理图

图 6-17！HT （图 6-16） 的典型理想电压

a） 时间波形！b） 额定状态下的相量图！c） 电压暂升时的相量图！d） 电压暂降时的相量图

考虑 TR的电压比 （ na， nb ）， 并且综合式 （6-6） 和式 （6-7）， 图 6-16 所

示 HT的电压传递函数可表示为

HMC

U
≈

U
·

L

U
·

S

≈
nbU

·

s+DnaU
·

s

U
·

s

=nb +Dna=
2
3

+
4
3
D （6-8）

图 6-16 中 HT的电压传递函数随占空比 D变化时的理想静态特性如图 6-18

所示。
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图 6-18！电压传递函数随占空比 D变化时的理想静态特性

从图 6-18 可以清楚看到， 当 0≤D≤0.25 时， HT的输出电压小于电源电压；

当 D在 0.25 ～1 之间时， HT的输出电压大于电源电压。

每一个单相电路都可以演化为三相电路结构， 其简化原理图如图 6-19 所示。

图 6-19！三相 HT简化原理框图
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与单相 HT电路结构类似， 三相 HT包含两个主要部分。 第一个是由三相变

压器构成的电磁耦合， 另一个是由 MC或 MRC形成的电气耦合 （如图 6-19 所

示）。 该电路中三相变压器 TR的结构与普通三相变压器不同， 它的每相有两个

二次绕组 （a1 -2 ， a3 -4 ， b1 -2 ， b3 -4 ， c1 -2 ， c3 -4 ） （如图 6-20 所示）。

图 6-20！三相 HT电路中变压器 TR原理图

就其运行状态而言， 变压器 TR可能会以不同的绕组联结方式工作 （Yy0，

Yy6， Dy11， Dy5， Dz6， Dz0， Yz11， Yz5）。 HT的性质由电路中的 MC或 MRC

结构及 TR的电压变比决定 （与单相 HT类似）， 绕组的接线形式对其没有影响。

HT可以在三相三线制系统和三相四线制系统中工作 [28] 。

采用 MRCBuck-Boost（MRCb-b） 的三相 HT的原理图如图 6-21 所示。 图

中， TR的一次绕组是 形接线方式， 主二次绕组 （a1 ， a2 ， a3 ） 也是 形接线，

并且通过 LC滤波器与 MRCb-b 相连接； 二次绕组 （ b1 ， b2 ， b3 ） 串接至 MRC

相应相的输出端。 HT输出电压 （ uL1 ， uL2 ， uL3 ） 是二次电压 （ nbuS1 ， nbuS2 ，

nbuS3 ） 与 MRC输出相电压之和， 变压器二次绕组 a1 ， a2 ， a3 和 b1 ， b2 ， b3 的

变比分别约为 na=4/3 和 nb =2/3 [9，27，28] 。 HT的典型电压相量图如图 6-22

所示。

U
·

S1 =USe
j0

U
·

S2 =USe
-j

2π
3

U
·

S3 =USe
j
2π
3

（6-9）
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图 6-21！采用 MRCBuck-Boost的三相 HT的原理图

naU
·

S1 =-naUSe
j0

naU
·

S2 =-naUSe
-j

2π
3

naU
·

S3 =-naUSe
j
2π
3

（6-10）

nbU
·

S1 =nbUSe
j0

nbU
·

S2 =nbUSe
-j

2π
3

nbU
·

S3 =nbUSe
j
2π
3

（6-11）

U
·

CL1 =naUSH
b -b

U
ej0

U
·

CL2 =naUSH
b -b

U
e-j

2π
3

U
·

CL3 =naUSH
b -b

U
ej

2π
3

（6-12）
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图 6-22！采用 MRCBuck-Boost的 HT典型电压相量图

U
·

L1 =nbU
·

S1 +U
·

CL1

U
·

L2 =nbU
·

S2 +U
·

CL2

U
·

L3 =nbU
·

S3 +U
·

CL3

（6-13）

其中， U
·

S1，2，3为复数形式下的相电压， US为电源电压幅值， na、 nb 分别为

变压器 TRa、 b 绕组的变比， U
·

L1，2，3为复数形式下的负荷电压， U
·

CL1，2，3为复数

形式下 MRCBuck-Boost的输入电压， Hb -b

U
为 MRCBuck-Boost的电压传递函数。

Hb -b

U
=
U
·

CL

U
·

CF

≈
D

1 -D
（6-14）

两种不同的脉冲占空比下， 采用 MRCb-b 的 HT的理想电压—时间波形如图

6-23 和图 6-24 所示。

三相变压器 （如图 6-22 所示） 中负荷电压在电源电压暂降与暂升时的试验

波形如图 6-25、 图 6-26 和图 6-27 所示。

从图 6-25 ～图 6-27 可以看出， 在电压暂降和暂升期间输出电压 uL1，2，3保持
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图 6-23！脉冲占空比 D=0.6 时， 采用 MRCBuck-Boost的理想电压电流对时间的波形

不变， 电压上升的动态过程时间少于 10ms。 电压增益随占空比 D变化时的理想

静态特性如图 6-28 所示。

从图 6-28 可以清楚看到， HT的输出电压在 D<0.2 时小于电源电压； D=

0.2 时与电源电压大致相等； 而在 D>0.2 时大于电源电压。 输出电压的变化范
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图 6-24！脉冲占空比 D=0.1 时， 采用 MRCBuck-Boost的理想电压电流对时间的波形

围从 0.66US ～3US。 正因为如此， MRC会一直处于工作状态。 额定运行条件下，

大约 30%的电能会从 MRC传送至负荷， 而剩余部分则会通过 TR的二次绕组传
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图 6-25！140%US 电压暂升时， 试验电源与负荷电压的时间波形

图 6-26！45%US 电压暂降时， 试验电源与负荷线电压的时间波形
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图 6-27！US 电压暂降时， 试验电源与负荷线电压的时间波形

图 6-28！电压增益随占空比 D变化时的理性静态特性
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输 （见图 6-29）。

图 6-29！通过 MRC和 TR传送至负荷的电能与总负荷电能的比值之间的关系

采用 MRCBuck-Boost的 HT能够实现电能的双向传递 （从电源至负荷和从

负荷至电源）。 当使用特殊的控制策略时， MRC的这些性质可以控制电力系统中

的潮流。

图 6-30！带含直流储能的交流/直流/交流换流器的三相 HT简单原理图
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为了应用 HT中的直流储能， 交流/交流换流器中的直流联络线是很有必要的。

含有直流储能结构的 HT如图 6-30 所示， 交流/直流/交流换流器由变压器 TR三相

二次绕组中的 a1， a2， a3 供电， 其输出端串接至主二次绕组 b1， b2， b3。

6.4 结语

串联型电压补偿器是减轻用户侧诸如电压暂降、 暂升和中断之类有害影响的

电力电子装置， 其中最常见的是动态电压恢复器 （DVR）。 这类装置的主要优点

是可以补偿深度电压暂降和短时中断， 而且额定状态下 DVR不工作。 当检测到

电压变动 （暂降、 过电压、 中断） 时， DVR投入运行。 从输入功率因数和效率

的角度看， 这是一个非常重要的特性。 DVR的缺点是需要一个直流储能装置

（蓄电池、 超级电容器、 燃料电池等）。

混合变压器 （HT） 是一种特殊的串联型电压补偿器。 与传统带串联变压器

的解决方案 （如 DVR） 相比， HT采用了普通变压器 TR， 使得电源与负荷之间

有了电气隔离， 而且 HT可以补偿长时间电压暂降和暂升。 对 DVR来说， 其工

作时间受电压变动大小和持续时间及电力负荷的约束； 而 HT的工作时间与电压

暂降或暂升的持续时间无关。 HT的另一个优点是电源与负荷间存在电气隔离并

对直流储能没有任何要求。 HT主要的缺点是无法补偿电压中断。

串联型电压补偿器 （DVR、 HT） 是电力系统非常重要的组成部分， 并且可

以控制电网中的电压 （保持稳定）。 而且通过特殊的控制策略， 它们还可以控制

电网中的潮流分布。
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