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电力电子新技术系列图书
序　 　 言

电力电子技术诞生近半个世纪以来， 使电气工程、 电子技术、 自动化技术等领

域发生了深刻的变化， 同时也给人们的生活带来了巨大的影响。
目前， 电力电子技术仍以迅猛的速度发展着， 新的电力电子器件层出不穷， 新

的技术不断涌现， 其应用范围也不断扩展。 不论在全世界还是在我国， 电力电子技

术都已造就了一个很大的产业群， 如果再考虑到与电力电子技术相关的上游产业和

下游产业， 这个产业群就更加庞大了。 与之相应， 在电力电子技术领域工作的工程

技术和科研人员的数量也相当庞大， 且与日俱增。 因此， 组织出版有关电力电子新

技术及其应用的系列书籍， 以供广大从事电力电子技术的工程师和高等学校教师和

研究生在工程实践中使用和参考， 成为眼下的迫切需要。
在 20 世纪 80 年代， 电力电子学会曾和机械工业出版社合作， 出版过一套电力

电子技术丛书， 那套丛书对推动电力电子技术的发展起过积极的作用。 最近， 电力

电子学会经过认真考虑， 认为有必要以 “电力电子新技术系列图书” 的名义出版

一系列著作。 为此， 成立了专门的编辑委员会， 负责确定书目、 组稿和审稿工作，
向机械工业出版社推荐， 仍由机械工业出版社出版。

本系列图书有如下特色：
1. 本系列图书属专题论著性质， 选题新颖， 力求反映电力电子技术的新成就

和新经验， 以适应我国经济迅速发展的需要。
2. 理论联系实际， 以应用技术为主。
3. 本系列图书组稿和评审过程严格， 作者都是在电力电子技术第一线工作的

专家， 且有丰富的写作经验。 内容力求深入浅出， 条理清晰， 语言通俗， 文笔流

畅， 便于阅读学习。
本系列图书编委会中， 既有一大批国内资深的电力电子专家， 也有不少已崭露

头角的青年学者， 其组成人员在国内具有较强的代表性。
希望广大读者对本系列图书的编辑、 出版和发行给予支持和帮助， 并欢迎对其

中的问题和错误给予批评指正。

电力电子新技术系列图书

编辑委员会



前　 　 言

目前， 随着电力电子器件及相关控制技术的发展， 大功率电力电子变换装置在

大功率工业领域中获得了越来越广泛的应用。 而多电平变换器由于其特有的拓扑结

构， 已成为大功率变换装置的主要形式， 广泛应用于压缩机、 挤压机、 水泵、 风

机、 磨碎机、 辊轧机、 输送机、 压碎机、 高炉鼓风机、 燃气轮机起动器、 搅拌器、
矿井提升机、 无功功率补偿装置、 船舶推进装置、 高压直流输电系统、 抽水蓄能装

置、 风能转换装置和铁路牵引装置等。
本书以作者近几年从事的实际工程项目为背景， 着重阐述了多电平变换器中的

级联型多电平变换器 （级联型 H 桥变换器） 的拓扑结构、 工作原理、 调制策略、
控制方法。 同时， 针对工业界多个应用方向 （如高压大功率调速系统、 高压直流

输电系统、 电气化铁路牵引供电系统、 大功率静止无功发生器） 的具体实例， 进

行详细分析， 包括系统工作原理、 控制系统设计及具体的实验装置研制。 对于级联

型 H 桥在工业应用领域中的作用、 设计原则、 设计方法、 具体实现等关键性问题

进行了详细的阐述， 对于电气类专业的研究生、 工程师深入掌握多电平变换器在大

功率工业领域中的应用具有一定的指导意义。
全书共有 8 章。 第 1 章主要介绍了多电平变换器的拓扑结构、 调制技术、 控制

方法以及应用领域。 第 2 章主要介绍了级联型多电平变换器拓扑结构及原理。 第 3
章重点分析了多电平变换器 PWM 调制策略及其谐波特性。 第 4 章着重阐述了级联

型组合拓扑结构的构成原则及相应的调制策略。 第 5 章详细分析了级联型变频器能

量回馈拓扑结构及控制策略。 第 6 章给出了级联型高压变频器矢量控制策略。 第 7
章介绍了高性能级联型变频器系统的设计。 第 8 章详细分析了级联型变换器的 4 个

具体工业应用实例。
本书编写的目的是使电气类研究生、 工程师掌握多电平技术在电力电子变换领

域中的应用， 并培养学生系统设计的概念， 提高大功率变换器控制系统的设计能

力； 同时， 对从事电气传动、 电力电子技术的工程技术人员也具有较强的实践指导

意义。 本书适合于电力电子技术领域的科技人员， 也可作为大专院校相关专业的教

师、 研究生和高年级本科生的教学参考书。
本书第 3、 4、 5、 7、 8 章由周京华副教授编写， 第 2、 6 章由陈亚爱教授编写，

第 1 章绪论由两人合写。 全书由周京华副教授统稿。
在成书过程中， 北方工业大学北京市电力电子与电气传动工程中心提供了实验

研究设备和场所。 本书的编写及出版得到 2012 年北京市优秀人才项目、 2009 年北

京市科技新星计划、 北京市电气工程优秀教学团队资助。 感谢研究生吴理心、 马



斌、 于凯、 潘逸菎、 孙凯对本书所做的工作， 感谢研究生祝天岳为本书所做的大量

的图形编辑及校对工作。
本书编写提纲曾由 《电力电子新技术系列图书》 编写委员会提出宝贵意见。

编写过程中参考和引用的国内外同行的著作和文章已在书后的参考文献中列出， 在

此一并致以衷心的感谢。 由于时间仓促加之经验不足， 书中难免存在不妥之处， 请

读者谅解， 并提出宝贵意见。

编　 者

Ⅵ



目　 　 录

电力电子新技术系列图书序言

前言

第 1 章　 绪论 1……………………………

　 1. 1　 多电平变换器的研究背景 1…………

　 1. 2　 多电平变换器拓扑结构 3……………

　 　 1. 2. 1　 传统多电平变换器拓扑

结构 3……………………………

　 　 1. 2. 2　 新型多电平变换器拓扑

结构 9……………………………

　 1. 3　 多电平变换器调制技术 19…………

　 　 1. 3. 1　 传统多电平变换器调制

技术 19…………………………

　 　 1. 3. 2　 新型多电平变换器调制

技术 20…………………………

　 1. 4　 多电平变换器控制技术 20…………

　 1. 5　 多电平变换器的建模方法 21………

　 　 1. 5. 1　 精确的开关模型 22……………

　 　 1. 5. 2　 简化的分段开关模型 22………

　 　 1. 5. 3　 abc 静止坐标系的时变平均

模型 23…………………………

　 　 1. 5. 4　 dq0 旋转坐标系的时不变

平均模型 24……………………

　 　 1. 5. 5　 dq0 旋转坐标系的交流小

信号模型 24……………………

　 1. 6　 多电平变换器的工业应用 24………

　 　 1. 6. 1　 在大功率交流调速系统中的

应用 25…………………………

　 　 1. 6. 2　 在电力系统中的应用 28………

　 　 1. 6. 3　 在机车牵引系统、 船舶推进

装置和汽车中的应用 29………

　 　 1. 6. 4　 在能源的产生、 转换和传输

中的应用 33……………………

　 　 1. 6. 5　 在其他领域中的应用 37………

　 1. 7　 本书的研究内容 38…………………

第 2 章　 级联型多电平变换器拓扑

结构及原理 39…………………

　 2. 1　 单相 H 桥结构及工作原理 39………

　 　 2. 1. 1　 单相 H 桥结构 39………………

　 　 2. 1. 2　 单相 H 桥工作原理 39…………

　 2. 2　 移相变压器结构与原理 42…………

　 　 2. 2. 1　 简介 42…………………………

　 　 2. 2. 2　 一次绕组为 接二次绕组为

延边三角形的移相变压器

结构 42…………………………

　 　 2. 2. 3　 一次绕组为△接二次绕组为

延边三角形的移相变压器

结构 45…………………………

　 　 2. 2. 4　 移相变压器消除谐波电流的

工作原理 47……………………

　 2. 3　 级联型 H 桥拓扑结构与工作

原理 49………………………………

　 　 2. 3. 1　 级联型 H 桥拓扑结构 49………

　 　 2. 3. 2　 级联型 H 桥工作原理 50………

　 2. 4　 本章小结 52…………………………

第 3 章　 多电平变换器 PWM 调制

策略 53……………………………

　 3. 1　 多电平变换器 PWM 调制策略的

分类 53………………………………

　 3. 2　 多电平 SPWM 调制策略 54…………

　 　 3. 2. 1　 SPWM 调制策略 54……………

　 　 3. 2. 2　 载波垂直移相 SPWM 多电平

调制策略 54……………………

　 　 3. 2. 3　 载波水平移相 SPWM 多电平

调制策略 54……………………

　 　 3. 2. 4　 多载波 SPWM 调制策略

谐波分析 55……………………

　 　 3. 2. 5　 多电平 SPWM 调制策略

仿真 88…………………………



　 3. 3　 本章小结 97…………………………

第 4 章　 级联型组合变换器拓扑

结构及调制策略 98……………

　 4. 1　 概述 98………………………………

　 4. 2　 级联型组合变换器拓扑结构的

一般形式 98…………………………

　 　 4. 2. 1　 基于全桥模块单元类型自由

度构建基本全桥单元 99………

　 　 4. 2. 2　 基于全桥模块单元电平数和

全桥模块单元类型两自由度

相互结合构建组合变换器

拓扑结构 100……………………

　 　 4. 2. 3　 基于模块间直流侧电压的比例

关系这一自由度构建组合变

换器拓扑结构 100………………

　 　 4. 2. 4　 基于全桥单元所用开关器件

的选取这一自由度构建组合

变换器拓扑结构 104……………

　 4. 3　 级联型组合变换器拓扑结构的

组合调制策略 105……………………

　 　 4. 3. 1　 基于多载波的组合变换器

调制策略 105……………………

　 　 4. 3. 2　 组合变换器调制策略的

谐波分析 106……………………

　 4. 4　 组合变换器调制策略与两电平变

换器 PS 调制策略之间的谐波

性能比较 109…………………………

　 　 4. 4. 1　 PD + PS 与两电平 PS 调制

策略之间的比较 109……………

　 　 4. 4. 2　 PS + PS 与两电平 PS 调制

策略之间的比较 110……………

　 4. 5　 基于 PD + PS 组合调制策略的

多电平 SVPWM 调制策略 110………

　 4. 6　 组合变换器调制策略仿真 112………

　 　 4. 6. 1　 等电压源多电平组合变换器

拓扑结构的仿真 113……………

　 　 4. 6. 2　 等比电压源多电平组合

变换器拓扑结构的仿真 115……

　 4. 7　 本章小结 118…………………………

第 5 章　 级联型变频器能量回馈

拓扑结构及控制策略 119……

　 5. 1　 能量回馈功率单元拓扑结构 120……

　 　 5. 1. 1　 带有三相半桥整流的功率

单元拓扑 120……………………

　 　 5. 1. 2　 带有单相全桥整流的功率

单元拓扑 120……………………

　 　 5. 1. 3　 带有单相半桥整流的功率

单元拓扑 121……………………

　 5. 2　 能量回馈功率单元整流侧控制

策略和电流谐波特性分析 122………

　 　 5. 2. 1　 坐标变换 122……………………

　 　 5. 2. 2　 带有三相半桥整流的功率

单元能量回馈控制策略 128……

　 　 5. 2. 3　 带有单相全桥整流的功率

单元能量回馈控制策略 133……

　 　 5. 2. 4　 带有单相半桥整流器的功率

单元能量回馈控制策略 138……

　 5. 3　 能量回馈控制策略仿真 139…………

　 　 5. 3. 1　 三相 PWM 整流器数学

模型 139…………………………

　 　 5. 3. 2　 三相 PWM 整流器的 VOC
控制策略 141……………………

　 　 5. 3. 3　 基于单相 H 桥负载的三相

PWM 整流器的 VOC 控制

策略 142…………………………

　 　 5. 3. 4　 基于单相 H 桥负载的三相

PWM 整流器负载功率

前馈控制策略 151………………

　 　 5. 3. 5　 电流环采用 PIR 调节器 155……

　 　 5. 3. 6　 电压环采用 PIR 调节器 162……

　 5. 4　 本章小结 166…………………………

第 6 章　 级联型高压变频器矢量

控制策略 168……………………

　 6. 1　 矢量控制基本理论 168………………

　 6. 2　 转子磁链定向矢量控制策略 170……

　 6. 3　 级联型矢量控制策略 174……………

　 　 6. 3. 1　 有速度传感器矢量控制

策略 175…………………………

Ⅷ



　 　 6. 3. 2　 无速度传感器矢量控制

策略 176…………………………

　 6. 4　 级联型矢量控制系统仿真 189………

　 6. 5　 本章小结 192…………………………

第 7 章　 高性能级联型变频器

系统设计 193……………………

　 7. 1　 级联型变频器能量回馈系统

设计 193………………………………

　 　 7. 1. 1　 能量回馈系统硬件设计 193……

　 　 7. 1. 2　 能量回馈控制系统软件

设计 198…………………………

　 7. 2　 级联型变频器矢量控制系统

设计 203………………………………

　 　 7. 2. 1　 矢量控制系统硬件设计 203……

　 　 7. 2. 2　 矢量控制系统软件设计 207……

　 7. 3　 高性能级联型变频器系统

实验 215………………………………

　 　 7. 3. 1　 三相 PWM 整流器带电阻

负载实验 216……………………

　 　 7. 3. 2　 三相 PWM 整流器带 H 桥

负载实验 219……………………

　 　 7. 3. 3　 整机实验 222……………………

　 　 7. 3. 4　 矢量控制实验 226………………

　 7. 4　 本章小结 230…………………………

第 8 章　 级联型多电平变换器的

工业应用 231……………………

　 8. 1　 通用型 6kV / 400kW 大功率

高压变频器 231………………………

　 　 8. 1. 1　 大功率高压变频器

主电路 231………………………

　 　 8. 1. 2　 高压变频器硬件设计 232………

　 　 8. 1. 3　 高压变频器软件设计 235………

　 　 8. 1. 4　 高压变频器工业现场运行

结果 242…………………………

　 8. 2　 能量回馈级联型多电平同相

供电系统 245…………………………

　 　 8. 2. 1　 新型同相供电装置拓扑 246……

　 　 8. 2. 2　 功率单元直流母线谐波

分析 247…………………………

　 　 8. 2. 3　 同相供电装置功率单元全前

馈控制策略 249…………………

　 　 8. 2. 4　 同相供电装置的并联控制

策略 251…………………………

　 　 8. 2. 5　 同相供电控制系统 254…………

　 　 8. 2. 6　 同相供电系统实验结果 256……

　 8. 3　 基于 MMC 的柔性直流输电

系统 261………………………………

　 　 8. 3. 1　 MMC 拓扑结构 262……………

　 　 8. 3. 2　 MMC 控制策略 263……………

　 　 8. 3. 3　 MMC 仿真 272…………………

　 8. 4　 电气化铁路用单相链式 STATCOM
控制系统 277…………………………

　 　 8. 4. 1　 系统拓扑结构 277………………

　 　 8. 4. 2　 系统整体控制策略 278…………

　 　 8. 4. 3　 系统控制平台设计 288…………

　 　 8. 4. 4　 实验样机结果与分析 292………

　 8. 5　 本章小结 300…………………………

参考文献 301…………………………………

Ⅸ



第 1 章　 绪　 　 论

1.1　 多电平变换器的研究背景

电力电子技术是一门专门研究电能变换的理论、 方法及应用的学科， 是集电子

技术、 控制理论、 计算机技术、 材料科学、 电磁兼容技术、 传感器技术、 热传导技

术于一体的新兴交叉学科， 自从其产生到现在的半个多世纪， 由于它对国民经济的

显著作用， 得到了国内外学者的普遍重视， 发展非常迅猛， 以至于无论是在功率器

件、 电路拓扑结构、 控制方法和装置性能等方面都比初期有很大进步， 而且应用日

益广泛， 几乎涉及从发电、 储电、 输电到用电的所有领域[1，2] 。 因此有专家学者将

其表述为： 电力电子是现代能源变换的核心部件和关键技术。
目前， 我国现有的电力系统容量虽已有了很大的提高， 但电力紧张的现象依然

严峻。 据统计， 2011 年每天全国用电量为 125 亿 kW·h， 全国用电缺口 3000 万

kW， 而提高各类用电设备的生产效率和用电效率是解决问题的有效途径之一。
变频调速传动技术的发展和应用为实现节约电能、 提高产品质量提供了一种主

要手段。 现在， 应用于常规电压和中小功率 （功率 < 200kW） 的风机、 水泵的变

频调速技术已成熟， 并取得了很好的节能效果， 这类变频器已实现了产业化。 而

200kW 以上的中大功率传动系统约占市场 70% 以上， 节电潜力巨大[3，4] 。 通常

200kW 以下的交流电动机为低压 380V， 200kW 以上的交流电动机电压等级多为高

压 （6kV 或 10kV）。 近年来， 大功率电力电子变流技术发展迅速， 在交流电动机驱

动领域， 大功率高压变频技术得到了普遍的应用。 高压电动机利用变频器可以实现

无级调速， 满足生产工艺过程对电动机调速控制的要求， 既可提高产品的产量和质

量， 又可大幅度地节约能源和降低成本。
在电力工业领域， 随着国民经济的不断发展， 对输送电能的需要增长越来越

快， 特别是结合国内的 “西电东送工程” 和 “三峡工程”， 高压直流输电 （High
Voltage Direct Current Transmission， HVDC） 系统和柔性交流传输系统 （Flexible AC
Transmission System， FACTS） 已成为当前在电力系统领域受到极大关注的工程项

目和热门课题[5] 。 静止同步补偿器 （Static Synchronous Compensator， STATCOM）、
统一潮流控制器 （Unified Power Flow Controller， UPFC） 等大功率电力电子装置是

这两种系统中的核心部件。 大功率电力电子装置在有源电力滤波器 （Active Power
Filter， APF）、 大功率逆变电源中也有广泛应用[6] 。 这些装置均具有功率大、 控制

要求高、 系统复杂等特点。



在传统两电平变换器的高压大容量应用中， 除了少数低速场合采用交-交变频

方式外， 通常采用交-直-交变频方式。 在该方式中， 或是将多个低压小容量变换器

通过变压器采用多重化技术获得高压大功率， 或是在交流输入侧和交流输出侧分别

采用变压器进行降压和升压， 中间环节仍然采用低压变换器[7，8] 。 显然， 上述两种

方法均采用了笨重、 昂贵、 耗能的变压器， 且第二种方法还会出现中间环节电流过

大、 系统效率下降、 可靠性降低， 以及低频时能量传输困难等诸多问题。 为克服这

些缺点， 人们希望采用直接的高压变换方式， 这就对变换器所用器件提出了更高的

要求， 特别是需要器件承受很高的电压应力。 以往通常的做法是采用多个低耐压值

的开关器件串联， 该方法虽然解决了单个器件承受电压应力高的问题， 也能满足系

统的容量要求， 可串联在一起的各个器件被当做单个器件使用时， 需要考虑动态均

压及静态均压， 要求控制完全相同， 但因各器件本身的特性及参数不一致， 从而导

致各器件的电压不均衡， 严重时会造成器件损坏甚至控制失败。 相比之下， 多电平

变换器及其相关技术， 具有诸多显著优点， 被工业界认为在高压大容量领域中具有

广阔的应用前景[9] 。
相对于传统的大容量变换器结构， 多电平变换器的主要优势在于[10] ： ①在没

有增加开关器件承受电压的基础上增加了电压电平， 这对于大功率设备是非常必要

的； ②多电平变换器的多阶梯输出波形减少了变换器输出电压的变化率 du / dt， 而

较高的 du / dt 会对电机绕组产生较大的冲击力， 需要加强的电机绝缘； ③在相同的

开关频率下， 多电平变换器的输出波形相对于传统两电平变换器而言由于有更多的

电平数， 使输出波形的谐波含量减少。
近年来， 多电平变换器逐渐成为大功率应用场合首选的电力电子变换装置， 并

得到了学术界和工业界越来越多的关注。 世界著名的电气传动公司， 如西门子、
ABB、 Converteam、 阿尔斯通等公司， 已经开发出比较成熟的符合相应标准的商业

化多电平产品。 我国对多电平变换器的研究工作也在不断深入， 尤其是在多电平拓

扑结构的研究上取得了一定的成果。 国内各大企业也正逐步把眼光投向多电平变换

器的开发和生产中。 目前， 在世界范围内， 多电平变换器已成功地在工业领域发挥

着重要的作用， 如压缩机、 挤压机、 水泵、 风机、 磨碎机、 辊轧机、 输送机、 压碎

机、 高炉鼓风机、 燃气轮机起动器、 搅拌器、 矿井提升机、 无功功率补偿装置、 船

舶推进装置、 高压直流输电系统、 抽水蓄能装置、 风力发电系统和电气化铁路牵引

装置等[11-20] 。 针对上述应用领域对多电平变换器的需求， 越来越多的公司已开始

提供相应的商业化产品[21-36] 。
就国内而言， 据调查预测， 我国变频器市场总的潜在市场应为 1200 ～ 1800 亿

元， 目前低压变频器占市场份额的 80%左右， 中高压变频器约占市场份额的 20% 。
远期中高压变频器市场份额将不断提升至 40% 左右。 目前国内变频器市场销售大

约为每年 500 ～ 700 万 kW， 国外品牌占据了绝大部分市场， 国产变频器所占市场份

额不超过 30% [37] 。 多电平变换器技术在国内的机遇和挑战并存， 应加大人力、 物
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力的投入， 加强这方面的研究工作， 争取在这个广大的市场中有所作为。

1.2　 多电平变换器拓扑结构

多电平功率变换技术最初是由减少逆变器输出电压谐波的需要发展而来的， 在

发展的同时， 由于输出功率增加也满足了大功率应用场合的需要， 已应用于大功率

电力电子变换领域。 就多电平变换器拓扑结构而言， 为了获得输出的大功率， 其拓

扑结构的改变主要基于两个方面： 一是基于功率器件的串、 并联； 二是基于变换器

单元的串、 并联。 而且， 多电平变换器的调制策略、 控制技术和使用方法与多电平

拓扑结构一起发展， 与此同时， 新型大功率电力电子器件也为大容量电力电子变换

技术提供基础和源泉， 促进了多电平变换器的进一步发展。 纵观多电平发展史， 产

生过大量的拓扑结构， 经过长时间的研究和实践检验， 有些已经被彻底淘汰， 有些

只具有研究和学术价值， 而仅有很少一部分被应用于生产实际中。 为了便于读者理

解， 本节从必要的基本概念着手， 首先对传统多电平变换器拓扑结构进行简要论

述， 然后对多电平变换器拓扑结构的最新发展进行回顾， 其中包括已获得实际商用

化的和正处于发展阶段的拓扑结构。

1. 2. 1　 传统多电平变换器拓扑结构

为便于读者对多电平变换器相关理论有更深入的了解， 下面对传统多电平变换

器拓扑结构和工作原理作一简介。 本节所提到的传统拓扑结构是指在过去 20 年中

已被广泛分析、 并被商用化且已投入到实际应用中的拓扑结构。 需要指出的是， 对

功率变换器而言， 国外资料一般将电压为 2. 3 ～ 6. 6kV 定为中压， 大功率则指 1 ～
50MW 的功率范围， 而国内一般将 6kV 或 10kV 定为高压， 200kW 以上视为大功率。

1. 二极管钳位型多电平变换器（Diode-Clamped Multilevel Converter， DCMC）
二极管钳位三电平变换器是多电平变换电路拓扑结构中发展最早的一种， 也称

为三电平中点钳位 （ Three- level Neutral-Point-Clamped， 3L-NPC） 型变换器[38] 。
该变换器通过多个功率器件串联， 按一定的开关逻辑产生需要的电平数， 在输出端

合成相应的正弦波形。 图 1-1 所示为基于半桥结构的 3L-NPC 型变换器， 电容 C1、
C2 为变换器提供了两个相同的直流电压， 二极管 VD1、 VD2 用于电平钳位。

由图 1-1 可知， 当 S1 和 S2 同时导通、 S3 和 S4 同时关断时， 在变换器输出端可

获得正电平； 当 S2 和 S3 同时导通、 S1 和 S4 同时关断时， 输出电压为 0； 当 S3 和 S4

同时导通、 S1 和 S2 同时关断时， 则在输出端得到负电平。 由该电路结构可见， 零电

平是由功率器件 S2 和 S3、 二极管 VD1 和 VD2 共同作用实现的。 通过对 S1 ～ S4 四个

功率器件的控制， 可以在输出端合成三电平的波形。 如需采用该拓扑结构形成三相输

出电路， 只需简单地并联三个与图 1-1 所示相同的电路单元即可。 与两电平相比， 三

电平变换电路显著优点在于： 其相电压输出由两电平变为三电平， 线电压由三电平增
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加为 5 电平， 而每个电平的幅值则由原来的整个直流母线电压降低为直流母线电压的

一半， 因此输出电平的电压变化率 du / dt 也下降为原来的一半。

图 1-1　 中点钳位型三电平变换器

图 1-2a 所示为二极管钳位型三电平全桥变换器

主电路结构[39]， 其中 VDa1、 VDa2、 VDb1、 VDb2为

钳位二极管， 分压电容 C1 =C2， 所以 UC1
=UC2

=E /
2， Sa1和 Sa3互补， Sa2和 Sa4互补， 对另一桥臂有相

同的对应关系。 采用一定的开关调制策略进行控制

（见表1-1）， 在负载端可得到电压、 频率可调的高压

交流电， 其输出波形如图 1-2b 所示。
在图 1-1 中， 若增加分压电容、 每个单元中串

联的开关器件及钳位二极管， 还可在输出电压波形

中产生更多的电平数， 从而使输出波形更好地逼近

正弦波形。 如果要得到 m 电平输出， 则需 （m -1）
个直流电容， 每一桥臂需 2 （m -1） 个主开关器件和 （m -1） （m -2） 个钳位二极管。

二极管钳位型多电平变换电路具有： 输出功率大， 器件开关频率低， 交流侧不

需要变压器连接， 动态响应好， 较宽的传输带宽等， 但这种变换电路也存在： ①钳

位二极管的耐压要求较高， 数量庞大。 对于 m 电平变换器， 如果使每个二极管的

耐压等级相同， 每相所需的二极管数量为 （m - 1）（m - 2） 个， 这些二极管不仅大

大增加了成本， 且会在线路安装方面造成相当大的困难， 因此在实际应用中一般仅

限于 7 电平以下变换电路。 ②开关器件的导通损耗不一致。 如表 1-1 所示， 开关

Sa1仅在 UaN = E 时导通， 而开关 Sa4仅在 UaN = 0 时导通。 导通损耗不平衡将导致开

关器件的电流等级不同。 在该变换电路中， 如果按导通负载最严重的情况设计器件

的电流等级， 则每相有 2（m - 2） 个外部器件的电流等级过大， 造成浪费。 ③在变

换器进行有功功率传送时， 直流侧各电容的充放电时间不尽相同， 从而造成电容电

压不平衡， 增加了系统动态控制的难度。

图 1-2　 二极管钳位型三电平全桥变换器主电路
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表 1-1　 单相二极管钳位型三电平变换器开关状态

输出电压 UaN Sa1 Sa2 Sa3 Sa4

E 1 1 0 0

E / 2 0 1 1 0

0 0 0 1 1

　 　 注： 表中， 1 为开关器件导通状态； 0 为开关器件关断状态。

2. 飞跨电容型多电平变换器 （Flying Capacitor Multilevel Converter， FCMC）
图 1-3 所示为飞跨电容 （Flying Capacitor， FC） 型三电平全桥变换器主电路拓扑

图 1-3　 飞跨电容型三电平全桥变换

器主电路拓扑结构示意图

结构示意图[40]。 与图 1-2 所示的二极管钳位型

三电平全桥变换器主电路拓扑结构相比， 变换

器直流侧电容不变， 用飞跨电容 C3 和 C4 取代

钳位二极管。 图 1-3 所示拓扑结构虽然省去了

大量的钳位二极管， 但又引入了不少电容， 对

m 电平变换器而言， 共需 （m - 1） 个直流侧电

容器以及各相支路所需的 （m - 1） （m - 2） / 2
个辅助电容器。 该拓扑结构的变换器工作原理

与二极管钳位型变换电路相似， 但在电压合成

方面， 由于电容的引入使得开关状态的选择更

加灵活； 既能控制有功功率， 又能控制无功功

率， 适用于高压直流输电系统， 但主要缺点为：
①大量的存储电容使得在高电压场合的应用既增加了安装的难度也增加了成本； ②为

使电容的充放电保持平衡， 对中间电平需要采用不同的开关组合， 这就增加了系统控

制的复杂性， 器件的开关频率和开关损耗较大； ③与二极管钳位型多电平变换器一

样， 飞跨电容型多电平变换器也存在电容中点电压不平衡的问题。
3. 级联型多电平变换器

级联型多电平变换器也称为级联型 H 桥 （Cascaded H-Bridge， CHB） 变换器、 多

单元串联型多电平变换器 （Multi-Module-Cascaded Converter， MMCC） 采用多个单相全

桥变换器串联的结构以实现高电压、 多电平的输出。 在单元间直流侧电压相等的情况

下， 串联单元数和输出电平数之间满足 “电平数 m =2K +1” 的关系， 其中 K 为每相的

串联单元数。 图 1-4 给出了单相两单元串联 5 电平变换器拓扑结构[41，42]。 该变换器电

路是由两个单相全桥变换器串联而成， 每个直流电源给一个单相全桥变换器供电， 总的

输出为两个串联单元输出电压的叠加， 其输出波形如图 1-4b 所示。 显然， 该拓扑结构

具有以下显著优点： ①直流侧采用相互独立的直流电压源， 无须均压； ②具有模块化的

结构特点， 设计、 制造、 安装方便， 所基于的低压、 小容量变换技术成熟， 易于控制，
系统的可靠性高； ③与上述两种结构比较， 若输出相同的电平数， 串联结构所需的元器

件数目最少； ④由于没有电容和钳位二极管的限制， 串联结构的电平数相应地可被提
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高， 因而易实现更高电压、 更低谐波的要求。 但串联结构需多个独立的直流电源， 若采

用不控整流桥提供， 则需要设计结构复杂的移相变压器。

图 1-4　 单相两单元串联 5 电平变换器主电路

在过去的 20 年中， 上述三类多电平变换器拓扑结构首先被转化为工业化产品，
作者认为， 它们是传统多电平拓扑结构。 该领域内的一些制造商已经实现了这些变

换器的商业化生产[21-36] ， 可提供具有不同额定功率、 前端配置、 冷却系统、 电力

电子器件和控制方案的产品。
表 1-2 给出了不同制造厂商提供的基于传统拓扑结构的各类产品， 同时分别列

出了与这些传统拓扑结构最相关的参数及控制方式。 从表中可以看出， 三电平中点

钳位型和级联型 H 桥是工业领域最受欢迎的多电平拓扑结构。
表 1-2　 传统多电平拓扑结构商业化产品的额定值和产品规格

拓扑主要参

数及特点

多电平变换器拓扑结构

三电平中点钳位型 级联型 H 桥 4 电平飞跨电容型

最大功率

　 27MW[11] 、31. 5MVA[12] 、
40MVA[13] 、44MW[14] 、

33. 6MW[15] 、3. 7MW[16，19] 、
27MVA[18] 、10MW[24]

　 120MW[12] 、
15MW[13] 、5. 6MW[17] 、

10MVA[20] 、11. 1MVA[21] 、
6MVA[22] 、6520kVA[123]

2. 24MW[25]

输出电压

/ kV

2. 3 / 3. 3 / 4. 0 / 4. 16[11，12] 、
2. 3 / 3. 3 / 4. 16[14，16，18，19，24]、

3. 3 / 6. 6[15]

2. 3 ～ 13. 8[12] 、3. 3 / 6. 6[13，22] 、
2. 3 / 4. 16 / 6 / 11[17] 、3 / 6 / 10[20] 、

3 / 4 / 6 / 10[21] 、
3 / 3. 3 / 4. 16 / 6 / 6. 6 / 10[23]

2. 3 / 3. 3 / 4. 16[25]
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（续）

拓扑主要参
数及特点

多电平变换器拓扑结构

三电平中点钳位型 级联型 H 桥 4 电平飞跨电容型

最高输出频率
/ Hz

82. 5[11] 、250[12] 、90[13] 、
140[14，24] 、300[15] 、120[16] 、

100[18，19]
330[12] 、120[13，17，21-23] 、50[20] 120[25]

二极管整流
前端脉波数

12 脉波 / 24 脉波[11-15，18] 、24
脉波[16] 、12 脉波 / 18 脉波[19] 、
12 脉波 / 24 脉波 / 36 脉波[24]

18 脉波 / 36 脉波[12，13，22] 、
30 脉波[18] 、36 脉波[21] 、24 脉

波 / 30 脉波 / 42 脉波 / 48 脉波[23]

18 脉波 / 24 脉波 / 36 脉波

（二极管 + 晶闸管整流器） [25]

功率器件

集成门极换流晶闸管

（IGCT） [11，12，14，18] 、
中压 / 高压绝缘栅双极型晶体管

（IGBT） [12，15，16，18，19， 24] 、
电子注入增强型门极晶

体管（IEGT） [3，8]

低压绝缘栅双极型

晶体管[12，13，17，20-2 3] 中压绝缘栅双极型晶体管[25]

冷却系统
风冷 / 水冷[11，12，14，18，24] 、

水冷[3，5] 、风冷[9]
风冷 / 水冷[12，23] 、
风冷[13，17，21，22] 风冷[25]

调制策略
脉宽调制（PWM） [12-16，24] 、
选择性消除谐波调制[13，19] 、

空间矢量调制[18，19]
载波移相脉宽调制[12，13，17，20-23] 载波移相脉宽调制[25]

控制方式

直接转矩控制[11] 、电压 / 频率

控制和磁场定向控制[12-14，24] 、
磁场定向控制[15，16，18] 、

电压 / 频率控制[19] 、直接功率控

制[1] 、电压定向控制[12-15，18，24]

电压 / 频率控制和磁场定向

控制[12，13，17，21，22] 、
磁场定向控制[20，23]

电压 / 频率控制和

磁场定向控制[25]

电平数量 3
9 / 13[12] 、7 / 13[13，22] 、

11[17] 、7 / 11 / 13 / 19[20] 、
13[21] 、9 / 11 / 15 / 17[23]

4[25]

功率单元数 —
4 / 6[12] 、3 / 6[13，22] ，
5[17] 、3 / 5 / 6 / 9[20] 、
6[21] 、4 / 5 / 7 / 8[23]

3[25]

有源整流
前端特点

背靠背式三电平中点钳位型

（3L-NPC） [11-15，18，24]
每个功率单元采用三相电

压源型 PWM 整流器[20] 背靠背 4 电平飞跨电容型[25]

从表 1-2 中可以看出， 已商业化的三电平中点钳位型变换器供电质量较差，
7 ～ 17 电平级联型 H 桥变换器的电路结构较为复杂。 同时， 两者之间还存在一些其

他的差异， 主要表现在：
① 中点钳位型变换器拓扑结构的特点在于使用集成门极换流晶闸管 （Integrat-

ed Gate-Conmmutated Thyristor， IGCT） 和中压 /高压绝缘栅双极型晶体管 （ Insula-
ted-Gate Bipolar Transistor， IGBT）， 而级联型 H 桥则广泛使用低压 IGBT （Low-volt-
age IGBT， LV- IGBT）。

② 级联型 H 桥变换器适用于更高的输出电压， 并可达到更高的功率水平。
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③ 对背靠背能量回馈应用而言， 中点钳位型变换器具有更强的适用性。 若采

用级联型 H 桥变换器拓扑结构实现能量回馈， 通常需要更多的器件 （每个功率单

元整流侧需要一个三相两电平电压源型逆变器）。
④ 通常， 若采用级联型 H 桥变换器拓扑结构构建一套 36 脉波整流系统， 必须

为其配备一台移相变压器。 虽然这样做会造成较高的成本， 但输入电能质量也得到

了相应的改善。
⑤ 中点钳位型变换器的电路结构更加简单， 占地面积更小。
⑥ 在使用相同数量功率器件的前提下， 这两种拓扑结构均可产生相同的电平

数量。 但商用化的级联型 H 桥变换器输出电平数更多 （多达 17 个输出电平， 而中

点钳位型变换器仅具有 3 个输出电平）。 就同样的输出电压波形质量而言， 采用级

联型 H 桥变换器可以降低器件的平均开关频率， 实现风冷和较高的输出基波频率，
而不需要输出滤波器。

由于三电平中点钳位型变换器采用了一种简单的变压器整流功率拓扑结构， 不

仅需要的器件数量较少， 电容数量也非常少， 无论是作为逆变器还是整流器使用，
该类型变换器均得到了越来越普遍的应用。 尽管中点钳位型变换器拓扑结构可以扩

展至更多的电平数量， 但其内部与外部器件功率损耗的不均匀分布特性极大地降低

了其吸引力[15] 。 特别是钳位二极管需要通过串联的方式以阻断高压， 不仅会产生

更多的导通损耗， 换相过程产生的反向恢复电流还会加剧其他器件的开关损耗。 此

外， 采用常规的调制策略时， 对于采用无源前端且电平数量较高的拓扑结构而言，
无法实现直流母线电容电压的平衡控制[43] 。 在这种情况下， 已无法输出传统的多

电平阶梯波形， 必须通过较高的 du / dt （大于一个阶梯电平） 以平衡某些调制度下

的电容电压。
另一方面， 由于级联型 H 桥变换器为模块化结构， 采用一般的低压功率器件

即可实现较高的输出电压。 因此， 该类变换器更适用于大功率应用场合。 此外， 因

载波信号的移相可实现谐波频率向高频侧的移动， 且输出具有更多的电平数， 这样

也就降低了器件的平均开关频率 （≤500Hz）， 从而可实现风冷和较低的功率损耗。
由于需要大量相互独立的直流电源， 还需移相变压器， 与中点钳位型变换器拓扑结

构采用的标准变压器相比， 采用这种拓扑结构的变换器不仅成本昂贵， 也比较笨

重。 但同时移相隔离变压器可以改善这种拓扑结构变换器的输入功率因数， 减少输

入电流谐波。
与中点钳位型变换器拓扑结构和级联型 H 桥变换器拓扑结构相比， 尽管飞跨

电容型变换器拓扑结构属于模块化结构， 但其在工业领域中的大量应用还是比较

少， 这主要是因为无论是否采用自平衡或辅助控制平衡调制方法， 该类结构均须通

过较高的开关频率 （如高于 1200Hz） 以保持电容电压平衡[15] 。 对于大功率应用场

合， 如此高的开关频率是不可行的。 通常情况下， 大功率应用中， 开关频率范围为

500 ～ 700Hz。 此外， 这种拓扑结构还需要为飞跨电容电压设置初始值。
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1. 2. 2　 新型多电平变换器拓扑结构

目前为止， 各类文献提出了数十种经过改进的新型多电平变换器拓扑结构。 其

中多数变换器的拓扑结构均为由上述三种传统多电平变换器拓扑结构的变形或组合

而成。 而实际在工业领域中得到应用的种类却并不多。 下面主要对已获得实际工业

应用的新型拓扑结构作一介绍。
1. 5 电平 H 桥中点钳位型变换器拓扑结构

5 电平 H 桥中点钳位型 （Five- level H-bridge NPC， 5L-HNPC） 变换器是由两

个传统的三电平中点钳位型桥臂构成 H 桥， 如图 1-5 所示。 目前， 已有 ABB、 美

国 TMEIC-GE 两家中压传动装置制造商实现了这一拓扑结构的商业化生产[21，23] ，
其所受的关注度也正逐年提高[44，45] 。

图 1-5　 三相 5 电平 H 桥中点钳位型变换器拓扑结构示意图

该结构通过每个桥臂中点钳位结构的三电平输出 （Udc / 2， 0， - Udc / 2）， 形

成了每相五个不同的输出电平 （Udc， Udc / 2， 0， - Udc / 2， - Udc）。 与传统的 H
桥结构相比， 该拓扑结构的每个 H 桥结构均需要一个独立的直流电源， 以避免直

流母线发生短路。 因此， 必须采用一台具有三个二次侧三相绕组的移相变压器为这

种变换器的各相 H 桥供电。 此外， 由于三电平中点钳位结构中的开关器件要承受

直流母线总电压的一半， 将两个二极管整流桥串联即可承受更高的电压， 如图 1-5
所示的 36 脉波整流系统。

尽管该类结构具有变压器较为复杂的缺点， 但也具有一定的优势： 通过移相变

压器和多脉波整流器的配置， 输入端的供电质量得到了提高。 对于 36 脉波整流器，
输入电流中 25 次及以下谐波被有效消除， 输入电流的总谐波畸变率 （Total Har-
monic Distortion， THD） 得到了显著改善， 并且能够像级联型 H 桥结构那样不再需

要输出滤波器。 实际上， 图 1-5 所示的这种拓扑结构与 2 单元串联的 5 电平级联型

H 桥结构是相同的， 两者具有相同数量的二极管整流桥、 相同数量的电容和开关器
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件， 区别仅在于这种结构还需要 12 个钳位二极管， 并需要对每个 H 桥的直流母线

中点电压进行平衡控制。
在功率范围为 2 ～ 7MW （风冷型） 或 5 ～ 22MW （水冷型） 的以 IGCT 为开关

器件的 36 脉波整流系统中均可找到这种变换器的应用实例[21] 。 这些应用实例中，
该变换器采用直接转矩控制方案， 输出频率可达 250Hz， 输出电压可达 6. 9kV。 另

外， 5 电平 H 桥中点钳位型变换器还有其他几种拓扑结构， 例如整流前端可采用中

压绝缘栅双极型晶体管 （Medium-Voltage IGBT， MV- IGBT）、 电子注入增强型门极

晶体管 （Injection Enhancement Gate Transistor， IEGT） 构建的 24 或 36 脉波二极管

整流电路； 最大输出电压 7. 8kV； 最高输出频率 120Hz； 冷却方式为风冷或水冷，
采用矢量控制方案； 最大输出容量为 120MVA[23] 。

2. 三电平有源中点钳位型变换器拓扑结构

三电平中点钳位型变换器拓扑结构的缺点之一就是每个桥臂的内部和外部开关

器件的导通损耗不相等。 由于开关器件均采用独立的散热系统进行冷却， 直接导致

了半导体器件结温的分布具有不对称性。 对于特定的开关器件而言， 这将对变换器

散热系统的设计产生影响， 并对其额定功率、 输出电流和开关频率产生限

制[46，47] 。 针对这一问题， 可将该结构中的中点钳位二极管替换为钳位开关器件，
这样， 中点电流将流过一个可控的路径， 从而可实现变换器各开关器件损耗分布的

控制。 换句话说， 对于采用钳位二极管的三电平中点钳位型变换器拓扑结构输出零

电平时， 电流将流过上部或下部钳位二极管， 具体取决于电流的极性。 而采用钳位

开关器件后， 电流将可被强制性地流过上部或下部的钳位路径。 这将有助于实现三

电平中点钳位型变换器拓扑结构损耗分布的控制， 并消除这种拓扑结构的局限性，
从而达到更高的功率等级。 这类附加的钳位器件被称为有源中点钳位开关， 相应的

变换器称之为三电平有源中点钳位型 （Three-Level Active NPC， 3L-ANPC） 变换

器， 如图 1-6a 所示。
目前， ABB 公司提供背靠背 3L-ANPC 变换器的商业化产品[21] ， 容量范围为

20 ～ 200MVA， 通过变压器可接入到 6 ～ 220kV 电网中。

图 1-6　 有源中点电位钳位型变换器拓扑结构示意图
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针对三电平有源中点钳位型拓扑结构也产生出一种变形拓扑结构， 该拓扑结构

把三电平有源中点钳位型桥臂与三电平飞跨电容功率单元在内部的开关器件处联结构

成， 被称为 5 电平有源中点钳位型 （Five- level ANPC， 5L-ANPC） 变换器 [48-50]， 如

图 1-6b 所示。 由于飞跨电容单元引入了新的电平， 该结构有效地增加了变换器的输

出电平数。 飞跨电容单元的电压被控制为 Udc / 4， 通过采用合适的开关状态， 与有源

中点钳位型变换器相结合， 可形成 5 个输出电平 （ ± Udc / 2， ± Udc / 4 和 0）。 这种有

源中点钳位-飞跨电容混合型 （ANPC-FC） 变换器概念在一定程度上弥补了传统的中

点钳位型变换器拓扑结构不具有模块化的缺点， 通过增加飞跨电容单元， 该类变换器

的电平数量得到了增加， 且避免了钳位二极管的增加。 此外， 由于该拓扑结构仅采用

三电平中点钳位型结构， 对电平数量较多的中点钳位型结构而言， 可以有效避免使用

无源前端时存在的电容电压平衡问题， 但电路结构变得更加复杂， 同时还需要对飞跨

电容的电压进行控制， 并为其设定初始电压值。 与级联型 H 桥变换器拓扑结构相比，
这种模块化结构并没有提高变换器的功率等级， 而只是增加了电平数量， 改善了供电

质量。 这是由于飞跨电容仅增加了中间电平， 并没有提供有功功率。 因此， 这种结构

的输出功率仍受有源中点钳位型结构部分的限制。 需要注意的是， 该变换器中点钳位

型结构部分采用了串联连接的 IGBT， 而不是 IGCT， 这是为了保持整个拓扑结构采用

相同类型的开关器件。 从本质上说， 这将导致更多的导通和开关损耗， 并需要增添一

个专用的栅极驱动器， 以确保两个开关器件的同时控制。 尽管如此， 这种拓扑结构带

来了额外的电平输出， 其独特的功率电路配置结构可确保外部开关能以较低的开关频

率实现电流的换相， 并对串联损耗进行补偿。 使用其他飞跨电容电压比也可实现输出

端电平数量的增加， 然而， 这样将需要更高的开关频率以实现电容电压的有效控制，
削弱了该配置结构的吸引力。

5 电平有源中点钳位型变换器已经由 ABB 公司实现商业化并被推向市

场[21，50] ， 但仅适用于中压而非大功率应用场合。 该产品采用背靠背式配置结构，
输出容量范围为 0. 4 ～ 1MVA， 额定电压范围为 6 ～ 6. 9kV， 采用风冷， 最高输出频

率为 75Hz。
3. 模块化多电平变换器

另一种近期才获得工业化应用的多电平变换器为模块化多电平变换器 （Modu-
lar Multilevel Converter， MMC）。 该类变换器尤其适用于高压直流输电系统[51，52] 。
该拓扑结构于 21 世纪早期提出[53] ， 此后受到越来越多的关注， 出现了三相交流-
交流和交流-直流拓扑结构[54] 。 MMC 主要由单相两电平电压源型变换器 （Two-
level Voltage Source Converter， 2L-VSC） 臂———即熟知的半桥电路串联而成， 如图

1-7 所示。 该拓扑结构的一个相臂被划分为两个相等的部分 （功率单元的数量必须

为偶数）， 便于在交流侧产生相等数量的正负电平。 此外， 还出现了 H 桥功率单

元[55] 。 通常情况下， 每个相臂均配有电感， 以实现瞬时短路期间对电路的保护

功能。
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图 1-7　 模块化多电平变换器拓扑结构示意图

该结构功率单元的两个开关由互补信号控制， 产生两种有效状态———将内部电

容旁路或接入桥臂的整个电容阵列， 从而产生多电平波形。 此外， 还存在第三种开

关状态： 在起动或出现故障的情况下， 两个开关均处于关断状态， 此时电流可自由

地在二极管内循环流动 （若电流极性符合要求， 还可流过电容器）。 在实际应用

中， 还存在一个附加的旁路开关， 该开关可完全隔离各个功率单元， 以实现容错

运行[51] 。
由于该拓扑结构的电容处于悬浮状态， 必须采取适当的电压平衡措施， 以保证

各个电容均具有一个恒定的电平。 直流侧电压应为单个相臂上面所有电容电压之

和。 这种拓扑结构最引人注意的特点在于其模块化和可扩展性， 更易于实现中高压

输出。 与高压直流输电系统的经典拓扑结构 （通过功率开关串联构成的两电平变

换器） 相比， 该拓扑结构能显著提高交流侧供电质量， 同时还解决了串联器件之

间存在的均压问题。 另外， 功率单元的固有电容完成了维持直流母线电压的任务，
因此无须增加高压直流母线电容 （或串联连接）。 这种拓扑结构可输出的电平数量

非常多， 有效降低了器件的平均开关频率， 而供电质量却没有受到任何影响。 在已

报道的具有 200 个功率单元 /相臂、 并可实现高达 400MW 输出功率[51]的系统中可

找到该拓扑结构的应用实例， 相应的商业化产品的输出功率最高可达 1GW[52] 。
4. 晶体管钳位型变换器

1977 年首次提出的晶体管钳位型变换器 （Transistor Clamped Converter， TCC）
的概念[56] ， 与二极管钳位型变换器非常相似。 这种变换器采用双向开关代替二极

管钳位型变换器中的二极管， 实现了功率开关与电容之间连接点的钳位控制。 与有

源中点钳位型变换器相似， 这种拓扑结构为在钳位器件中流动的电流提供了一个可

控的路径。 参考文献 [57] 提出了一种通过两个反串联连接的 IGBT 构成一个双向

开关、 并实现一种 TCC 结构的方法。 与中点钳位型变换器结构相类似， 由于这种

拓扑结构也具有一个完全可控的中点， 因此， 相应的变换器还被称为中点可控型变

换器， 如图 1-8 所示。 需要注意的是， 为了实现中压输出， 变换器同一相的上桥臂
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和下桥臂必须采用两个开关器件的串联连接。 处于中间的两个 IGBT 构成了双向开

关， 导通时， 将实现零电平输出。

图 1-8　 三相三电平 TCC 拓扑结构示意图

在参考文献 [25] 和 [58] 中提及的工业化应用中可以找到这种拓扑结构的

应用实例。 这种变换器主要适用于中压应用场合 （3. 3kV、 6. 6kV 和 9. 9kV）， 其

最高输出功率可达 48MW。 由于各个器件的功耗相等， 可采用更高的开关频率， 从

而有效提高了最大输出频率。 因此， 晶体管钳位型变换器非常适用于高速应用场

合， 如机车牵引传动装置。
5. 多电平矩阵变换器

矩阵变换器属于电力电子直接变换电路， 这是由于变换器直接采用双向开关将

交流输入端与交流输出端连接在一起， 而没有采用类似于电容或电感这样的储能器

件。 因此， 该结构变换器具有重量轻、 体积小、 固有的四象限运行特性等优点， 特

性非常符合运输系统 （电动车、 电动飞行器、 军用车辆等） 的需求。
由于这种变换器没有储能器件， 在其内部设置半导体器件并实现较高的输出电

压和较多的电平数量几乎是不可行的， 这也是这种拓扑结构输出功率较小， 且仅限

于小功率应用范围的原因。 目前， 已报道的几种多电平矩阵变换器拓扑结构， 均以

前面讨论过的三种传统的多电平拓扑结构为基础[59] ， 分别为 1） 级联型矩阵变换

器 （Cascaded Matrix Converter， CMC） [60] ； 2） 间接矩阵-NPC 型变换器[61] ； 3）
FC 矩阵变换器[62] ， 图 1-9 给出了多电平矩阵变换器拓扑结构示意图。

图 1-9 所示三种拓扑结构中， CMC 是其中唯一一种可以有效提高功率等级的

变换器。 与级联型 H 桥变换器相似， 这种拓扑结构也是通过串联连接的功率模块

以实现电压的提升。 拓扑结构引入的移相变压器可提供相互隔离的具有相移的二次

侧三相交流电源， 并通过一个由 3 × 2 矩阵变换器和相应的三相输入滤波电容组成

的功率单元与负载侧相连接。 功率单元内的器件均通过双向开关相连接 （图 1-9a
所示的每个功率单元内部的连接节点）。 各个功率单元的两路交流输入至两路交流
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图 1-9　 多电平矩阵变换器拓扑结构示意图

输出之间， 需满足如下限制： 每路输出必须与一路而不是多路输入相连接。 这意味

着， 如果一路输出没有与相应的一路输入相连， 负载侧将不存在有效的电流路径；
并且， 如果连接了多路输入， 输入端将出现短路现象。 由于移相变压器提供的交流

输入端之间是相互隔离的， 对每个功率单元的两路输出实施串联连接是可以实现

的。 移相变压器不仅提供了相互隔离的交流电源， 同时， 相移过程还具有多脉波效

应， 有效减少了输入电流的谐波， 这一特点与级联型 H 桥变换器较为相似。 另外，
二次侧相移带来的多相交流电压源效应 （2 单元变换器有 6 相， 3 单元变换器有 9
相） 也使得整个变换器可产生更多的输出电平。 合理地控制其开关状态将可在负

载侧产生阶梯式的多电平输出电压波形。
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在众多的基于矩阵变换器的多电平拓扑结构中， 只有级联型矩阵变换器在最近

得到了商业化应用[32] 。 可购得的商业化产品有两种， 每相分别具有 3 个或 6 个矩

阵变换器单元。 具有 3 （或 6） 个单元的变换器可为交流负载提供一个 7 （或 13）
电平相电压电源， 最高电压可达 3. 3kV （或 6. 6kV）， 覆盖的容量范围为 0. 2 ～
3MVA （或 0. 4 ～ 6MVA）。

虽然移相变压器的加入达到了矩阵功率单元串联连接的目的， 实现了这种变换

器的中压和高压运行， 还改善了输入 /输出侧的供电质量， 但与传统的矩阵变换器

相比， 整套装置的重量和体积均有所增加。 另外， 最主要的缺点在于开关数量方

面： 对具有 3 个功率单元的三相 7 电平级联型矩阵变换器而言， 由于每个功率单元

具有六个双向开关， 整个结构将需要 108 个开关， 而具有三个功率单元的三相 7 电

平级联型 H 桥变换器仅需要 36 个开关。 如此多的开关数量大大降低了整套装置的

可靠性 （更高的故障率） 和效率 （更多的导通和开关损耗）。
6. 具有不等直流源的级联型 H 桥变换器

对于图 1-4 所示的级联型 H 桥拓扑结构， 如果每个功率单元独立的直流源采

用不相等的直流电压比， 将可消除一部分甚至所有冗余的开关状态， 从而增加该变

换器的输出电平数。 例如， 当独立的直流电压源取相同电压值为 E 时， 由 n 个单

相 H 桥变换单元组成的单相级联型多电平电路， 输出的电平数为 2n + 1， 若把各独

立直流电压源取为 E， 2E， 4E， …， 2n -1E 时， 相应的非对称电压比为 2 的幂数

（1∶ 2∶ …∶ 2n -1）， 则其输出的电平数增加到 2n +2 - 1[63] 。
具有不等直流源的级联型多电平变换器在采用的功率器件上是不同的， 图1-10

所示为功率器件分别采用门极可关断晶闸管 （Gate- turn- off Thyristor， GTO） 和 IG-
BT 的两个 H 桥结构级联的多电平变换器， 变换器由 GTO 构成的高压单元承担 2E
为 3kV 的电压， 由 IGBT 构成的低压单元承担 E 为 1. 5kV 的电压， 采用合适的调制

图 1-10　 混合级联多电平变

换器结构示意图

策略， 可输出 ± 4. 5kV、 ± 3kV、 ± 1. 5kV、 0 共 7
电平构成的阶梯波， 与电压相等的单元串联多电

平变换器相比， 输出电压的电平数由 5 增加到 7。
随后， 人们又提出了一种以 3 的幂数 （1 ∶

3∶ …∶ 3n -1 ） 为电压比的变换器拓扑结构[64] ，
该拓扑结构消除了所有冗余的开关状态， 在输出

端实现了电平数的最大化。 这种非对称的变换器

还被称为三元混合型多电平变换器[65] 。 另一种较

为流行的电压比为 1∶ 2∶ 6∶ …∶ 2Σ （Σ 为之前的电压

比）， 这种电压比不仅可以实现电平数量的最大

化， 还可应用混合型脉宽调制技术[66] 。 参考文献

[67] 对这种拓扑结构进行了综合的深入分析。 参

考文献 [68] 对这种拓扑结构的一种变异结构进
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行了介绍， 其中直流侧所有的功率单元均具有相同的电压比， 非对称性则体现在输

出变压器的一次侧-二次侧电压比上， 这就使与二次侧串联连接的部分将产生多电

平波形。
这种拓扑结构的输出电平数量随着加入的功率单元数量呈指数增长， 其内部输

出功率较高的单元以基频进行开关动作， 这一特性有效地降低了变换器的开关损

耗， 其效率也得到了改善。 然而， 由于该拓扑结构内各个功率单元之间功率分布并

不均匀， 因此这一优点同时也是其最大的缺点， 失去了传统级联型 H 桥结构的移

相变压器输入电流低次谐波消除功能。 此外， 为了达到中压运行条件， 该拓扑结构

不仅需要使用不同系列的开关器件， 还须为各个功率单元提供不同的散热设计， 级

联型 H 桥结构的模块化优势将不复存在。 参考文献 [69] 对此种拓扑结构的输入

电流谐波的影响进行了论述。 该拓扑结构的另一个缺点在于： 对一些非对称结构和

调制度而言， 即使整个变换器处于电动运行模式， 功率单元中循环流动的电流也会

在小功率单元内再次出现， 必须使用阻性斩波器、 有源前端整流器或特殊的调制方

案以确保直流母线电容电压具有期望的电压比。 虽然这类变换器具有供电质量好、
效率高的优点， 但这些缺点也限制了它的实际应用能力。 尽管如此， 对于其他拓扑

结构的级联 （甚至于其他拓扑结构间的混合级联） 的情形， 研究者还是对这种通

过非对称电压比以实现输出电平最大化的概念进行了进一步的探索， 并期望这一概

念能够真正实用化。
7. 混合型多电平变换器

两个或多个传统的、 新型的多电平变换器拓扑结构， 甚至只是其中的一部分组

合在一起， 将会形成各种各样的混合型多电平变换器。 本章已经对一些混合型变换

器拓扑结构进行了讨论， 如 5 电平 H 桥中点钳位型变换器、 5 电平有源中点钳位型

变换器和级联型矩阵变换器。 其中， 第一种混合型变换器拓扑结构将 H 桥与中点

钳位型结构进行了组合， 第二种将有源中点钳位型变换器与飞跨电容变换器进行了

组合， 最后一种将级联型 H 桥结构与矩阵变换器进行了组合。 图 1-11 给出了一种

单相 H 桥与单相 NPC 串联形成的混合型级联多电平变换器拓扑结构。
在过去的 10 年里， 另外一种混合型变换器拓扑结构的中点钳位-级联 H 桥

（NPC-CHB） 多电平变换器得到了持续的关注[70-72] 。 图 1-12 给出了一种 NPC-
CHB 混合型变换器拓扑结构示意图。 顾名思义， 该拓扑结构是由三电平中点钳位

型变换器与单相 H 桥单元组合而成的， 其中 H 桥单元与中点钳位型结构的输出端

和负载串联连接。 H 桥结构的直流侧采用一个悬浮电容， 而不是由整流桥供电。 因

此， 附加的 H 桥仅用于引入更多的电平数量， 而不会提高整个变换器的有功功率

等级。 通常， 串联连接的 H 桥单元的数量为 1 或 2 个。
这里的级联型 H 桥是作为串联连接的有源滤波器使用， 虽然这种结构有助于

提高供电质量和减小共模电压， 但也引入了附加的导通和开关损耗。 为了保证中点

钳位型结构与级联型 H 桥结构之间具有期望的电压比， 必须对 H 桥直流母线上的
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图 1-11　 一种混合型级联多电平变换器拓扑结构示意图

图 1-12　 多电平 NPC-CHB 混合型变换器拓扑结构示意图

悬浮电容电压进行控制， 这不仅加大了控制系统的复杂程度， 还需要使用额外的电

压传感器。
与中点钳位-级联 H 桥混合型变换器拓扑结构相类似， 人们还对传统的级联型

H 桥结构进行了改进。 这种改进的结构在于每一相使用一个单独的直流电压源， 而

其他单元直流母线电容均处于悬浮状态[73] 。 虽然这种方法去掉了复杂的移相变压

器， 有效地简化了级联型 H 桥拓扑结构， 但也限制了变换器的有功功率等级。
8. 电流源型多电平变换器拓扑结构

参考文献 [74] 提出了一种电流源型多电平变换器概念。 这种拓扑结构的理

论依据为电压源型和电流源型逆变器之间的对偶性， 其主要思路是将阶梯式串联连

接的电容电压信号转换为阶梯式并联连接的电感电流信号。 基于这种思路， 参考文

献 [75] 对与电压源型结构相类似的其他几种电流源型多电平变换器进行了讨论。
图 1-13 给出了一种经简化的 7 电平电流源型变换器的电路结构示意图。 这种结构

采用一台 18 脉波整流系统为三个背靠背电流源型变换器供电。 每个变换器均可产
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生一个三电平线电流， 包括零电流电平。 只要适当地控制各电流源型变换器的开关

角度， 即可在各个互连节点处产生一个 7 电平阶梯式电流波形。

图 1-13　 7 电平电流源型变换器的电路拓扑结构示意图

多电平电流源型变换器的应用有效避免了器件的并联连接， 在提高电流波形质

量的同时， 还得到了更大的输出电流。 因此， 这种拓扑结构非常适合于大电流应用

场合。
纵观实际应用情况， 多电平变换器的拓扑结构隶属于中高压大功率变换器系

列。 综上所述， 对大功率变换器拓扑结构分类总结如图 1-14 所示[76] 。

图 1-14　 大功率变换器分类示意图

由图 1-14 可见， 该分类还包括了直接交流-交流变换器和电流源型变换器， 它

们分别是目前多电平技术领域中最具竞争力的两类变换装置， 主要包括用于超高功

率、 高转矩、 低速应用场合的周波变换器和负载换相型逆变器 （Load Commutated
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Inverter， LCI）， 以及用于大功率变速传动装置的 PWM 电流源型逆变器 （ PWM
Current Source Inverter， PWM-CSI）， 将这些变换器包含在图 1-14 中是为了给读者

呈现出实际应用中大功率变换器的全貌。

1.3　 多电平变换器调制技术

由于大功率变换器所追求的性能指标主要是较高的供电质量和最低的开关频

率， 故高压大功率变换器对调制方案的需求也日益迫切。 又由于供电质量和开关频

率这两个性能指标互相制约， 因此调制技术被认为是多电平变换器技术领域需面临

的巨大挑战之一。 但一些适用于两电平电压源型变换器 （Two- level Volteg Source
Converter， 2L-VSC） 的传统调制方法还是得到了一些基本的扩展， 并在商业化的

变换器中获得了实际应用。

1. 3. 1　 传统多电平变换器调制技术

为了满足中点钳位型变换器、 级联型 H 桥变换器、 飞跨电容型变换器在调制

技术方面的需求， 人们对基于载波的正弦波脉宽调制技术 （Sinusoidal PWM， SP-
WM） 进行了自然的扩展， 并分别得到了载波垂直移相脉宽调制 （ Level- shifted
PWM， LS-PWM） 技术和载波水平移相脉宽调制 （Phase- shifted PWM， PS-PWM）
技术[19] 。 其中， LS-PWM 技术 （包括同相层叠型脉宽调制 （ Phase-disposition
PWM， 简称 PD-PWM） 技术及其他类型的基于不同载波叠加方式的调制技术[77] ）
是以一种简单的方式实现各个载波与中点钳位型拓扑结构栅极 （或门极） 驱动信

号的关联。 因此， 不论实际工业应用中采用的是 LS-PWM 或 PS-PWM 控制技术

（见表 1-2）， 均可简称为多载波 SPWM 技术。 而 PS-PWM 技术与级联型 H 桥变换

器结构和飞跨电容型变换器结构的每个功率单元的一对载波信号相关联， 并在不同

单元的载波信号之间产生一个相移以形成栅极 （或门极） 驱动信号的不同步， 从

而产生阶梯波形。 该调制技术的优点在于， 在整个调制度范围内， 变换器的各个单

元功率分布均匀， 这使得级联型 H 桥变换器的多脉波整流结构能够正常运行， 也

保证了飞跨电容型变换器的电容能够自然地达到平衡状态[19] 。 因此， PS-PWM 技

术是唯一一种在级联型 H 桥变换器和飞跨电容型变换器中真正实现商用的调制方

案， 这在表 1-2 中也有表示。 尽管有文献称 PD-PWM 技术输出的电压谐波性能优

于 PS-PWM 技术[77] ， 但在高次谐波含量方面， 两者的差异非常小， 且可被负载滤

掉。 因此， 从实用的角度看， PS-PWM 技术在级联型 H 桥变换器和飞跨电容型变

换器上体现出的优势远远超过了 PD-PWM 技术在控制谐波方面的优势， 更加符合

工业发展的趋势。
另一种基于两电平变换器的调制技术为多电平特定谐波消除 （ Selective Har-

monic Elimination， SHE） 技术[19，78] 。 这种调制技术与载波 PWM 技术不同， 其主
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要特点在于开关角度在离线状态下计算而得， 能够消除任意谐波 （通常指低次谐

波）。 其优点在于每个周期内的开关次数较少， 可实现更高的效率， 且可采用风冷

的方式实现散热。 该调制技术存在的缺点是： SHE 技术中的开关角度是以稳态正

弦电压波形为前提按傅里叶级数计算而得到的， 而对于变速运行而言， 这些开关角

度并不能消除所有的谐波， 未被消除的谐波将通过闭环控制器被反馈至系统中， 并

被放大， 从而降低系统的整体性能。 因此实际中， SHE 技术仅限用于在动态性能

要求不高的工业应用领域， 如风机、 水泵传动等。

1. 3. 2　 新型多电平变换器调制技术

近年来， 尽管人们对适用于多电平变换器拓扑结构的调制方案进行了大量的研

究， 并取得了一些进展， 但与新近出现的大量多电平变换器拓扑结构相比， 还没有

一种调制方案获得工业化应用。 其主要原因在于： 尽管新开发的调制技术具有一些

优势， 但制造厂商们更倾向于简单且成熟的技术———载波 PWM 方案。 尽管如此，
与两电平变换器相比， 多电平变换器还是具有许多附加自由度， 如更多的电平、 零

共模电压矢量、 冗余开关状态、 冗余空间矢量等。 通常， 这些特性是载波 PWM 方

案所不具备的。
在众多的调制技术中， 人们对空间矢量调制 （Space Vector Modulation， SVM）

技术进行了扩展， 甚至应用 2D 和 3D 算法开发出了适用于 9 电平变换器的调制技

术[79] 。 对所有的 SVM 方案而言， 它们具有一个共同的特点， 即调制算法被划分为

三个阶段： 首先， 需要选择一组用于调制的电压矢量， 通常选择距离参考矢量最近

的三个电压矢量[79-82] ； 第二阶段， 依据伏秒等效原理， 为每个电压矢量计算占空

比； 第三阶段， 将按电压矢量作用顺序产生一组开关序列。 通常， 为便于电流的同

步数字采样， 开关序列采用中心分布序列或对称分布序列。 SVM 技术的主要目标

包括降低开关频率、 减少计算量、 消除或减少共模电压、 降低 THD、 适用于多相

系统的 SVM 方法、 非平衡系统运行、 电容电压平衡等， 这些目标可以放在 SVM 调

制算法的三个阶段中进行实现。 就目前而言， 多电平 SVM 算法还没有成为工业应

用领域的主流调制方案。 一个主要原因就是， 载波 PWM 方法仅需要参考信号、 载

波信号和一个简单的比较器即可产生栅极 （或门极） 驱动信号， 然而， 即使最简

单的且计算成本最低的 SVM 方法也至少需要三个阶段才能完成调制过程。

1.4　 多电平变换器控制技术

由多电平变换器供电的电动机调速系统采用了与两电平电压源型变换器相同的

控制方法， 即电压 /频率控制 （U / f 或标量控制）、 磁场定向控制 （Field- oriented
Control， FOC， 即矢量控制） 和直接转矩控制 （Direct Torque Control， DTC） [14] 。
对于 U / f 控制和 FOC， 在控制回路内均包含了一个多电平调制环节。 因此， 相对于
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两电平变换器调速系统， 多电平变换器调速系统需要改变的并不是控制策略， 而仅

是调制环节的替换。 换句话说， 针对特定的多电平变换器， 应采用一种适合多电平

调制策略代替当前采用的两电平 PWM 调制策略或 SVM 调制策略。
相比之下， 对于电动机磁通和转矩的特定变化， DTC 与变换器产生的每一个

开关状态或电压矢量均有关系， 并不能直接从两电平变换器扩展到多电平变换器情

形。 主要原因在于： 随着变换器输出电平数量的增加， 电压矢量的数量将增加更

多， 这样一来， 将很难根据磁通和转矩误差选择合适的准则来定义电压矢量。 但

是， 通过使用多滞环控制器， 并对空间矢量平面进行更为精细的扇区划分[83] ， 一

种适用于三电平中点钳位型变换器的 DTC 方案， 在工业领域中获得了应用。
最近， 有学者将 FOC 和 DTC 的一些特性进行了组合， 并形成了另一种电动机

传动控制方法———空间矢量调制-直接转矩控制 （SVM-DTC） 方案[84] 。 这种方案

把线性控制器和 FOC 中的 SVM 策略结合在一起， 其中 SVM 策略使用了 DTC 策略

的负载角控制概念 （对定子和转子磁通之间的夹角进行控制）， 可实现转矩的快速

动态控制， 具有与 DTC 方案相当的性能； 由于采用了调制环节， 其开关频率固定，
克服了传统 DTC 的缺点。 该方案可方便地扩展到多电平变换器中， 只需将两电平

调制替换为多电平调制[85] 。 如果多电平变换器具有较多的输出电平， 该方案甚至

不需要使用调制环节， 只需采用最新的输出电平即可[86] 。
将电动机侧和电网侧控制策略进行类比可以发现， 与电网相连的多电平变换器

采用的是电压定向控制 （Voltage-Oriented Control， VOC） 策略和直接功率控制

（Direct Power Control， DPC） 策略[87] ， 这两种控制策略分别与 FOC 策略和 DTC 策

略相对应。 参考文献 [88] 介绍了一种改进型电网侧控制方法， 采用电网虚拟磁

通概念， 实现了更好的同步控制。 这种方法在参考文献 [89] 介绍的多电平变换

器上获得了应用。 对于电动机控制， 一种源于空间矢量调制-直接功率控制 （SVM-
DPC） 方案的组合式控制方案在三电平中点钳位型变换器上获得了应用[90] 。

除了多电平变换器的调制与控制方法， 关于多电平变换器运行的一些细节问题

在实际应用中也变得非常重要， 如电容电压平衡控制[91] 、 共模电压的抑制和消

除、 故障检测、 故障诊断和容错运行等。

1.5　 多电平变换器的建模方法

多电平变换器的系统建模与仿真是其分析和设计过程中的基本任务。 多电平变

换器的建模除了解决与传统电源变换系统有关的基本问题外， 还必须解决由于更加

复杂的功率变换电路和更多可用的开关状态所带来的特殊问题。
根据多电平变换器的拓扑结构和工作原理， 建模方法需要考虑到变换器实际上

是在不同开关状态下所对应的线性电路之间进行周期性切换。 在参考文献 [92]
中， 对 DC-DC 变换器的模型进行了详细而系统的分类。 由于大多数三相多电平变
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换器的建模技术都是来源于 DC-DC 变换器， 因此 DC-DC 变换器的建模方法可以作

为多电平建模方法的参考。 图 1-15 给出了用于分析、 设计和仿真多电平变换器的

一般建模方法。 在图 1-15 中， 每个模型都是由上一个模型推导而得到的。

图 1-15　 多电平变换器的一般建模方法示意图

1. 5. 1　 精确的开关模型

目前广泛使用的电力电子变换器电路仿真软件有 SPICE、 SABER 等。 当仿真

完成后， 仿真结果将会给出功率变换器详细的信息， 但是这种建模仿真方法存在一

定的局限性， 其主要表现在：
① 需要良好的用户自定义开关器件模型才能得到符合实际的结果；
② 为了避免系统发散和获得稳定的仿真系统， 要求建立一个与实际电路特征

相符合的系统模型；
③ 由于仿真软件的目标是电路仿真， 而集成在模型中的控制系统或调制器只

能应用在复杂程度低的系统中， 几乎不可能用于对复杂控制方案和先进调制技术的

仿真。

1. 5. 2　 简化的分段开关模型

由于开关动作， 使得多电平变换器在不同开关状态所对应的电路拓扑结构间进

行周期性的切换。 通过分析每个开关状态下的电路， 可以获得一组描述不同开关状

态下变换器动态过程的微分方程。 为了化简所得到的微分方程， 定义一个开关函

数， 开关函数的取值取决于不同的开关状态。
通过开关函数同时考虑理想开关 （忽略开关时间和饱和压降）， 每个变换器的

拓扑结构可以由系统状态方程模型表示为

dx
dt = Ax + Bu （1-1）

式中， x 是所选择的系统状态变量； u 是输入电压矢量； A 和 B 为系数矩阵， 其值

由开关函数和线性元件的参数值所决定。
一般情况下， 这种近似建模方法是在理想化的条件下使用。 但对于需要描述精

确的、 非理想拓扑结构而言， 考虑电容等效串联电阻、 开关导通损耗和饱和压降等

问题， 类似的状态空间模型并不难于获得。 对这些模型所进行的仿真包括电路的开
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关动作， 从而分析电流的纹波以及非正弦幅度。 另一方面， 控制器很难从这些模型

中推导出， 但如滑模控制等控制方法可直接应用。

1. 5. 3　 abc 静止坐标系的时变平均模型

所谓时变平均模型是指在 abc 静止坐标系中随时间变化的变换器数学平均模

型。 广义状态空间平均法[93] 是功率变换器大信号动态建模的一种广泛使用工具。
该方法是通过对波形 x（ t） 在 （ t - T， t] 间隔内进行傅里叶变换获得任意所需准确

度的近似。 x（ t） 的表达式为

x（ t） = ∑
k = n

k = -n
<x> k（ t）ejkωt （1-2）

式中， ω = 2π / T； <x> k（ t） = （1 / T） ∫
T

t -T

x（τ）e - jkωtdτ。

在式 （1-2） 中， < x > k（ t） 是傅里叶级数展开式中的第 k 个复系数。 如果整

数 n 趋于无穷大， 则近似误差为零。 在大多数情况下， 只需要考虑前几项就可以

了。 但有时为了正确建立系统的动态模型， 有必要考虑高次谐波。 状态空间模型的

建模方法是基于傅里叶系数的两个重要性质， 即

d
dt<x> k（ t） = < d

dt x> k（ t） - jkω<x> k（ t）

<xy> k（ t） = ∑
n =∞

n = -∞
<x> k - n（ t）<y> n（ t）

■

■

■

■
■

■
■

（1-3）

通过对已经得到的电力电子变换器状态空间方程的两边应用上述性质， 可以展

开到任意所需阶次， 从而获得所需准确度的时变动态模型。 广义状态空间平均法已

被应用于不同的多电平变换器拓扑结构： 三电平中点钳位型 [94] 、 飞跨电容型[95]

和级联型 H 桥[96] 。 值得注意的是， 所有这些结论必须使用基于载波的 PWM 控制

策略以便获得开关函数的解析表达式， 从而应用广义状态空间平均法。 但是， 其他

调制策略 （如 SVM） 就不能直接用于采用平均方法的建模中去。 为解决此限制，
通过对变换器中相关器件的特性或波形采取直接平均， 代替对变换器的状态方程进

行平均。 该方法在参考文献 [97] 和 [98] 中分别应用于三电平、 5 电平 NPC 型

变换器。 由于这种拓扑结构的特点， 为了在控制输入范围内得到平均电路要求对开

关做必要的近似。
电路平均法的建模思想是通过采用等效电压源或电流源来代替电路中的开关

（非线性元件）， 采用电路原理图的方式对模型进行分析。 由于平均电路仍然满足

基尔霍夫定律， 一旦开关被相应的电源替换， 那么就可以直接通过电路知识对变换

器的模型进行分析。 在参考文献 [99] 中， 该平均方法已经应用于 5 电平级联型

H 桥中。
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1. 5. 4　 dq0 旋转坐标系的时不变平均模型

由于在稳态下交流量也是随时间变化的， 所以前面所述的方法均考虑时变大信

号模型。 从控制设计的角度， 这将更适合时不变模型。 考虑一个三相平衡且无谐波

的正弦系统， 在 dq0 旋转坐标系下， 系统的三相交流量可以被转换成直流量[100] 。
采用这种方式， 系统模型方程将变换成时不变平均模型。 但这种模型仍然是非线性

模型， 控制器的设计可以采用非线性控制理论 （如反馈线性化、 非线性最优控制

和神经网络）。

1. 5. 5　 dq0 旋转坐标系的交流小信号模型

上面所采用的建模技术可得到时变、 非线性系统模型。 但是， 对于非线性控制

器模型的设计及系统稳定性判断是非常困难的， 需要一种更具体、 更复杂的控制技

术。 此外， 非线性控制器的应用并不系统， 必须研究每一个系统配置， 以便使控制

器与模型特征相适应。 所以， 一般情况下， 通过在 dq0 旋转坐标系下， 对时不变平

均模型采用交流小信号的建模方法， 得到变换器的小信号线性化模型， 并可以采用

经典控制理论来设计相应的控制器。 参考文献 [101] 和 [96] 分别对飞跨电容型

和级联型 H 桥变换器的小信号模型进行了详细描述。

1.6　 多电平变换器的工业应用

在出现多电平变换器之前， 类似于 PWM 电流源型逆变器、 负载换相型逆变器

这样的电流源型拓扑结构， 以及周波变换器这样的直接交流-交流变换拓扑结构始

终在中压大功率应用领域占据着主导地位。 目前， 负载换相型逆变器与周波变换器

在船舶推进装置、 抽水蓄能系统和风力发电这样的超大功率应用领域以及磨碎机这

类低速高转矩应用领域仍占据着主导地位。 由于 PWM 电流源型逆变器具有无变压

器运行、 低电压变化率 du / dt、 变换器结构简单、 开关数量少、 可靠的过电流 /短
路保护等优点， 在兆瓦级电动机传动应用领域 （水泵、 风机、 压缩机等） 仍起着

非常重要的作用[102] 。
电流源型逆变器拓扑结构的主要缺点在于： 采用直流扼流线圈作为直流母线的

同时， 限制了其动态性能。 由于多电平电压源型变换器具有更高的动态性能、 不存

在 du / dt 问题、 不受传统两电平电压源型逆变器的电压限制等优点， 因此这类变换

器逐渐成了更引人注意的替代方案。 然而， 这类拓扑结构的电路结构更为复杂， 可

靠性也有所降低。 尽管如此， 多电平电压源型变换器还是成功地获得了应用， 并成

为 PWM 电流源型逆变器在一些经典应用场合下的一个重要替代方案， 如： 压缩

机、 水泵、 风机、 辊轧机和输送机等[12，13，15-19] 。
为便于读者进一步研究， 本节将对多电平变换器的一些实际工业应用领域以及
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一些具有发展前景的应用场合进行简要叙述。

1. 6. 1　 在大功率交流调速系统中的应用

目前， 基于 IGBT 的二极管钳位型三电平逆变器 （风冷） 在中压 （2. 3kV /
3. 3kV / 4. 16kV） 大功率交流调速领域， 如风机、 泵、 鼓风机、 压缩机和输送带，
得到了广泛的应用[103] 。 但是， 由于大功率传动装置整流侧采用二极管不控整流

桥， 会引起电网电流的畸变。 12 脉波整流器配置是一种降低输入电流谐波的标准

解决方案， 如图 1-16 所示。 有些制造厂商还可以提供 18 脉波和 24 脉波整流器来

提高输入电流质量[21，22] 。

图 1-16　 配有 12 脉波输入整流 5 电平二极管钳位型变换器

图 1-17 给出了一种 5 电平飞跨电容型变换器， 整流前端采用 18 脉波整流， 移

相变压器二次侧电压之间移相 20°， 输入电流 THD <1. 55% [104] 。

图 1-17　 配有 18 脉波输入整流 5 电平飞跨电容型变换器

图 1-18 给出了一种输出 2. 3kV、 无回馈能力的 7 电平级联型 H 桥变换器。 每

相使用 3 个功率单元串联， 且每个功率单元的整流前端采用三相二极管整流。 根据

Robicon 公司给出的资料[42] ， 表 1-3 列出了不同电动机电压等级中每相所需的功率

单元数。
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表 1-3　 用于中压调速领域的级联型 H 桥变频器

电平数 每相功率单元数 输出电压 / kV 输入电流脉波数 二次侧移相角 / （ °）

7 3 2. 3 18 20

9 4 3. 3 24 15

11 5 4. 16 30 12

图 1-18　 配有无回馈整流的 7 电平 CHB

多电平变换器标准应用之一的大型输送系统， 并不一定需要很高的动态性能和

控制要求。 然而， 对运行于再生模式的下坡输送系统而言， 由于它需求的功率较

高， 电阻制动不仅效率非常低， 还需要大型功率电阻和冷却系统。 对于这一应用场

合， 背靠背式多电平变换器解决方案则具有非常多的优点， 尽管这种变换器前期投

入较高， 但其四象限运行可以实现双向功率流动， 不仅提高了整个系统的效率， 输

入功率因数也得到了控制。
对于大功率能量回馈型负载， 在三电平二极管钳位型变换器的输入侧使用三电

平有源前端 （Active Front End， AFE） 整流器已成为一种非常普遍的解决方案。 该

方案 （见图 1-19） 可以实现电动机在制动时的能量回馈， 同时能提高整流侧的功

率因数， 降低输入电流谐波含量。 这种配有三电平 AFE 的传动装置适用于压膜

机[105] 、 大功率下行输送带[106]和其他大功率能量回馈型负载。
参考文献 [106] 和 [107] 对这种能量回馈型下坡输送系统进行了分析。 整

个输送系统由三部分组成， 距离跨度为 12km， 矿产品的升降高度为 1. 3km。 每个
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图 1-19　 带有 AFE 的三电平变频器

输送系统由两个采用背靠背结构的三电平中点钳位型变换器组成， 每个变换器为一

台 2. 5MW 的异步电动机供电， 经两个变速箱， 相应的电动机拖动输送带。 通过 12
脉波整流变压器系统和 SHE 技术的应用， 有效地消除了 13 次及以下谐波。 图 1-20
给出了该系统的拓扑结构和输入电流波形。

图 1-20　 采用两台背靠背 3L-NPC 型变换器、 一台 12 脉冲变

压器和 SHE 的能量回馈型下坡输送带系统

图 1-21 给出了一种能量回馈型级联 H 桥变换器拓扑结构示意图[108] 。 图中每

个功率单元都包含一个带有源前端的变换器。 这种有源前端采用三相 PWM 整流

器， 按照额定功率设计， 实现电动机负载的能量回馈。 该结构的缺点就是需要大量

的功率器件。
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图 1-21　 一种能量回馈型 CHB 变换器拓扑结构示意图

1. 6. 2　 在电力系统中的应用

多电平变换器在电网中的应用需要面对的一个实际问题就是能量控制和管理。
在这一领域内， 为了提高电网的可控性和输电能力， 柔性交流输电系统被提出。 在

不同类型的拓扑结构中， 有源电力滤波器、 静止无功补偿器、 动态电压恢复器、 统

一潮流控制器和统一电能质量调节器均可被认为是一种柔性交流输电系统。 针对电

网电压的瞬变特性 （电压跌落、 浪涌、 谐波等）， 所有这些系统均可提供瞬时和可

变的无功补偿， 从而提高电网电压的稳定性[109] 。 目前， 由于并网规则变得越来越

苛刻， 甚至要求在电网电压跌落过程中上述装置具有低电压穿越 （ Low Voltage
Ride Through， LVRT） 能力[110] ， 所以多电平变换器在电网中的应用变得越来越重

要。 针对舰船推进动力系统， 图 1-22a、 b 分别给出了一种基于级联型 H 桥结构的

静态无功补偿器[111] 、 一种基于三电平中点钳位结构的有源滤波器[112] 。
在图 1-22 中， 由于级联型 H 桥结构和三电平中点钳位结构都具有悬浮电容，

更适合于静止无功补偿器应用场合， 不会面临在电动机应用中变压器较为复杂的问

题。 目前， ABB 公司提供基于三电平中点钳位结构的商用静止无功补偿器[21] ， 其

主要特点在于采用了 IGCT 和水冷系统， 无功功率范围为 6 ～ 32Mvar。 通过变压器，
这些产品将能够在 10 ～ 132kV 的电网中投入使用。 西门子公司也提供一种基于模

块化多电平变换器的静止无功补偿器商业化产品[22] 。
在过去的 10 年里， 分布式发电得到了迅速的发展。 若将互相连接的几个电网、

多种可再生能源产生的具有不同电压水平的电网、 甚至互相连接的储能系统或电网
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图 1-22　 不同形式的柔性交流输电系统

补偿系统整合为一个大系统， 必须采用一种可运行于较高电压和功率范围内且效率

和供电质量均满足要求的智能型电网结构， 以便对电能实现有效的管理。 这种电网

所要求的复杂结构和系统灵活性对传统的变换器拓扑结构提出了挑战。 因此， 人们

提出了几种适用于这个应用领域的多电平变换器[113-116] 。 其中， 通用柔性电能管

理 （Universal Flexible Power Management， UNIFLEX-PM） 系统在互连不同电网方面

的能力最强。 该系统互连不同的电网， 各个不同的电网具有各自的负载、 可再生能

源、 不同的功率流和功率等级。 图 1-23 给出了一个三端口 UNIFLEX-PM 系统拓扑

结构示意图[113] 。 该系统可实现三个不同类型的公共耦合点 （Point of Common Cou-
pling ， PCC） 的互连， 图中以三相电网为例进行了说明。 这种基于三相级联型 H
桥多电平变换器的功率变换器采用了具有直流-直流中间变换级的背靠背式配置结

构， 直流-直流中间变换级中的中频隔离变压器用于消除各个电网之间的耦合， 使

它们之间相互隔离。

1. 6. 3　 在机车牵引系统、 船舶推进装置和汽车中的应用

多电平变换器另一个引人注目的应用领域就是机车牵引功率变换系统。 机车传

动装置运行于中压大功率范围， 在整个频率范围内均要求非常高的性能以实现机车

的高速运行。 通常情况下， 为了实现高速运行， 必须采用较高的开关频率以实现基

波的控制。 多电平变换器可产生较高的等效开关频率输出波形， 而器件的平均开关
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图 1-23　 基于级联型 H 桥的三端口 UNIFLEX-PM
系统拓扑结构示意图

频率并没有实质性的提高。 此外， 多电平输出还从本质上改善了 THD， 从而进一

步降低了开关频率。 另外， 机车负载的大惯性特点还要求多电平变换器具有再生制

动和四象限运行特性。 因此， 基于背靠背结构的三电平中点钳位型变换器已经在机

车传动系统中获得了实际应用。 值得注意的是， 这类装置同样也在磁悬浮列车中获

得了应用[117，118] 。 图 1-24a 给出了这种装置的简化系统框图。 背靠背中点钳位型

变换器在为长定子直线同步电动机部分供电的同时， 产生的行波磁场将与转子

（机车） 的支撑磁体相互作用并产生水平推力。
通常情况下， 用来降低接触网电压以满足电动机传动装置供电需求的牵引变压

器都非常笨重， 增加了机车的重量。 因此， 人们提出了几种无变压器多电平变换器

拓扑结构的建设性方案： 这类变换器可在接触网侧达到足够高的电压， 每条直流母

线上还具有中频直流-直流隔离变换级为不同的电动机传动装置分配电压。 一些针

对级联型 H 桥变换器和中点钳位型变换器的文献均提出了一些拓扑结构[45，119] 。
图 1-24b 给出的拓扑结构采用一个单相无变压器级联型 H 桥前端整流器实现了与

15kV / 16. 7Hz 电网的直接连接[120] 。 其中， 每个 H 桥结构均为机车牵引系统的一

台电动机传动装置供电。 另外， 还可以采用具有中频直流-直流隔离变换级的级联

型 H 桥变换器拓扑结构作为机车牵引装置的交流-直流电网接口[121] ， 消除笨重的

变压器对机车重量造成的影响。
如上所述， 负载换相型逆变器和周波变换器拓扑结构具有高功率、 高效率、 高

可靠性和低成本、 尺寸小的优点， 并在船舶推进装置中占据主导地位， 但是它们的

动态性能较差。 对船舶推进应用而言， 这两种变换器还会造成输入端电能质量变
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图 1-24　 用于机车牵引的多电平变换器

差， 对船载电力系统的稳定性和管理造成不良影响。 由于这些系统变得越来越复

杂， 必须在推进装置变换器和船载配电盘之间加入无源滤波器、 有源滤波器或其他

柔性交流输电系统来实现电力系统的补偿和支撑， 而这将增加船舶推进装置的成本

和尺寸， 并对周波变换器和负载换相型逆变器所具有的其他优点造成不良影响。 与

这种系统相比， 多电平变换器固有的优势已经使其在这一应用领域内越来越具有竞

争力， 相应的系统也获得了成功的应用。 针对 30MW 的变速电动船舶推进系统，
参考文献 [122] 对周波变换器和其他类型变换器的拓扑结构进行了评估， 包括中

点钳位型多电平变换器， 并得出如下结论： 尽管周波变换器具有较高的效率， 体积

较小， 但为了改善供电质量， 仍可被中点钳位型多电平变换器所取代。
图 1-25 给出了一个具有双螺旋桨冗余电力推进系统的油轮发电-配电-负载系
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统的简化框图[123] 。 该系统分别采用两台背靠背三电平中点钳位型变换器来驱动

6. 15MW 的同步电动机。 另外， 该油轮还使用了多电动机系统， 其中的几台电动机

由同一台变换器进行供电， 如采用一台变换器同时驱动装货 /卸货泵电动机和推进

电动机。 由于货泵电动机和推进电动机不会同时起动， 该系统的这两个传动装置共

用一套中点钳位型有源前端整流器， 降低了该系统的总成本。

图 1-25　 具有双螺旋桨冗余电力推进系统的油轮发电-配电-负载系统的简化结构框图

船舶推进装置的电动机方面的技术进步， 即多相电动机的出现， 也推动了多电

平变换器的发展。 在过去的 10 年里， 多相电动机以其高可靠性、 容错能力、 更好

的转矩性能和较高的功率密度等优势获得了越来越多的关注， 也正是因为具有这些

优势， 使其非常适用于船舶 /舰艇推进系统。 因此， 对这一应用领域而言， 多相电

动机和多电平变换器技术的组合将形成一系列的优势[124，125] 。 参考文献 [124] 对

适用于五相电动机传动装置的三电平中点钳位型变换器进行了分析。 通过三电平中

点钳位型变换器这一附加装置的应用， 多相两电平电压源型变换器可产生的不同电

压空间矢量的数量由 31 个增加到了 211 个， 这将可以在系统内采用更多的功率执

行机构， 从而显著提高电动机的转矩控制性能。
在过去的几年里， 电动汽车和混合动力电动汽车牵引变换器得到了非常好的发

展。 然而， 由于这类应用不属于大功率范围， 多电平变换器还没有成为这一领域的

重要组成部分。 但是， 电池这类直流源可以为多电平变换器提供独立的直流电压，
以及多电平变换器所提供的优越的供电质量、 较高的效率均推动了多电平技术在这

一领域的发展。 由于电磁干扰 /电磁兼容性 （EMI / EMC） 问题的存在， 供电质量在

工业领域内显得尤其重要， 汽车工业对供电质量也具有非常严格的要求。 例如， 针

对混合动力电动-燃料电池汽车应用场合， 参考文献 [126] 提出了一种基于改进

的飞跨电容单元的 5kW 多电平直流-直流模块化变换器。 针对电池组 /逆变器之间
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的接口， 参考文献 [127] 提出了一种用于电池 /逆变器接口的没有电磁装置的直

流-直流悬浮电容器， 这种装置不仅适用于高温运行条件， 还适用于一些电池系统。
参考文献 [128 和 129] 提出了在汽车牵引装置上使用多电平变换器的概念，

其中参考文献 [129] 提出了一种使用具有 H 桥变换级的两电平电压源型逆变器作

为输出的混合型拓扑结构， 这种结构与中点钳位-级联 H 桥变换器较为相似， 如

图 1-12所示。 需要注意的是， 针对电动和混合动力电动汽车应用， 这里考虑采用

的是两电平电压源型逆变器， 而不是中点钳位型逆变器。 在没有使用电感的条件

下， 这种拓扑结构的输出电压得到了提高， 起到了升压变换器的作用， 且提高了变

换级的功率密度， 这些特点非常有益于汽车中的应用。
目前， 已有相当一部分现代化矿用拖运卡车采用了柴油-电动混合动力装置，

最高输出功率可达 3MW， 这也得益于多电平技术的不断发展。

1. 6. 4　 在能源的产生、 转换和传输中的应用

现如今， 风力发电机的功率范围已发展至兆瓦级， 且可变速运行的具有部分功

率变换器 （约为总功率的 30% ） 的双馈感应发电机已经在工业领域获得了广泛的

应用。 采用部分功率变换器可获得的变速范围为同步转速的 ± 30% [130] 。 与定速系

统相比， 这一变速范围不仅足以满足大多数风速条件下的应用需求， 还可以进一步

改善能源的转换效率。 然而， 最新并网规则不仅对大型风力发电系统的无功功率控

制提出了要求， 还对电压跌落及其持续时间做出了限制， 且要求系统必须具有低电

压穿越能力。 采用部分功率变换器的风力发电机可满足这些要求的同时， 变换器的

额定值也被限制为 30% 。 随着风力发电机的尺寸和功率等级的不断提高———目前

投入使用的单机功率已达到 5MW， 而某些工业样机甚至已经超过了 6MW， 采用降

容变换器可突破这一挑战， 并满足最新并网规则的要求。 另外， 在较宽的范围内采

用变速运行模式还具有其他一些优点， 如降低结构应力和噪声水平、 提高大型风力

发电机的功率输出和效率。
目前， 采用具有全功率变换器的同步电动机已成为该领域的另一种发展趋势。

考虑到风力发电系统的输出电压通常为 690V， 对大功率风力发电机而言， 由于电

流比较大， 为了达到相应的功率水平， 必须将若干个变换器并联以达到所需要的输

出功率。 相比之下， 提高功率变换器的输出电压可以降低输出电流、 减少电缆数

量、 降低滤波器的尺寸和成本。 因此， 当风力发电机的功率上升至几兆瓦时， 输出

电压为 3kV 或 4kV 的中压风力发电系统更具有竞争力。 此外， 这种方式还降低了

公共耦合点处对升压装置的要求。 鉴于上述原因， 考虑到当前的风力发电机的功率

范围为兆瓦级， 对风力发电系统而言， 采用多电平变换器作为功率变换器接口的替

代方案非常具有发展潜力。
为了提高对风力资源的利用效率， 降低运营成本， 增大单机机组功率、 提升并

网电压等级已成为风电发展的一个必然趋势。 尤其是背靠背式三电平中点钳位型变

33



换器， 对于风力发电系统就是一个非常好的选择。 这是由于它不仅可在高性能发电

机侧起到控制作用， 实现最大功率点跟踪 （Maxim Power Point Track， MPPT）， 当

电网和发电机与直流母线脱离时， 还可对电网侧进行控制， 起到调节有功功率和无

功功率的作用。 这也是背靠背式三电平中点钳位型变换器作为适用于该应用领域的

多电平拓扑结构获得了最多应用的原因[131，132] 。 针对永磁同步发电机风力发电系

统， 图 1-26a 给出了一种背靠背式三电平中点钳位型变换器结构的简化框图。 若考

虑采用多极式发电机， 将可通过电动机构实现低速转子轴 （约为 15r / min） 和电网

频率 （通常为 50 ～ 60Hz） 之间的速度变换， 从而省去变速箱装置。 目前， 国外一

些风电研究机构和企业已经开发出 3MW 以上功率等级的背靠背三电平中点钳位型

变换器， 如 Converteam 公司的 MV7000 系列[25] 、 ABB 公司 PCS 1000 / PCS 6000 系

列[21] 。
此外， 对于本章前面分析过的混合型 5 电平有源中点钳位型变换器， 参考文献

[133， 134] 还提出了相应的背靠背式配置方案。

图 1-26　 基于全功率 NPC 型变换器的永磁同步发电机风力发电系统

另外一种值得关注的拓扑结构是： 在电网侧采用三电平中点钳位型变换器， 在

发电机侧采用具有直流-直流升压变换器的三相二极管整流器[90] ， 其中发电机侧的

升压变换器用于实现最大功率点跟踪控制， 三电平中点钳位型变换器则用于调节电

网侧有功功率和无功功率， 如图 1-26b 所示。 这种背靠背中点钳位型变换器的主要

优点在于结构简单、 成本低、 具有较高的前端可靠性。 但是， 这种结构也存在一些

缺点： 系统动态性能较差、 发电机侧引入了谐波电流。
相反， 基于级联型 H 桥变换器需要使用隔离的直流源， 其工程应用变得略显
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复杂。 尽管如此， 基于永磁同步发电机独立定子绕组进行供电的整流器， 还是提出

了一些引人关注的概念。 每个定子绕组均被整流， 并用于级联型 H 桥变换器中每

个 H 桥结构上的直流源[135] 。 这种方法很自然地提高了系统的电压， 为无变压器

运行提供了便利条件。 变换器输出电平数量的增加有效降低了系统的开关频率。 与

此同时， 电网侧的功率控制性能也得到了改善， 无滤波器也可满足电网规范要求。
该系统尤其适用于海上风力发电机组， 这是由于风力发电机的塔顶通常需要配备升

压变压器， 对整个结构存在较大的机械应力。
由于目前的光伏系统的功率水平都比较小， 从表面上看， 采用多电平变换器作

为光伏并网系统的功率接口似乎不太合适。 然而， 近年来， 随着光伏模块成本的降

低， 并网光伏发电厂的功率等级始终处于上升状态。 当前， 已有数百个 10MW 级

的大型光伏电站处于运行状态， 甚至还有更大的光伏电站正处于开发阶段。 而光伏

并网发电系统是发展速度最快的可再生能源之一。 对于大型光伏电站， 集中式和多

组列式配置结构得到了广泛的应用， 并通过中间直流-交流变换器实现了并网整合。
对于输出功率达到兆瓦级的光伏电站， 两电平电压源型变换器这样的经典拓扑结构

已经无法满足供电质量、 最大允许开关频率、 高电压运行条件和滤波器尺寸方面的

要求， 而多电平变换器却可以实现。
多电平变换器可通过一种更为智能的方式实现光伏阵列的互连， 并与公共耦合

点处的电压较为接近， 甚至可以达到一样的电压水平。 由于电网规范对光伏系统的

要求越来越苛刻， 多电平拓扑结构将变得更具吸引力。
图 1-27a 和 b 分别给出了基于级联型 H 桥变换器拓扑结构和中点钳位型变换器

拓扑结构的多电平多组列光伏拓扑结构示意图。 由于 H 桥结构采用了串联连接方

式， 相应的光伏组列很自然地具有了升压功能， 从而省去升压变换器或升压变压

器， 因此级联型 H 桥多电平变换器拓扑结构更适合应用于光伏发电系统。 同时，
这种拓扑结构还提高了变换器总输出电压的等效开关频率， 有效降低了器件的平均

开关频率、 并网电流的谐波以及电网侧滤波器的体积， 提高了系统的效率。 目前，
Converteam 公司提供用于光伏并网的三电平变换器商业化产品[25] 。

与离网型光伏发电系统相比， 并网型光伏发电系统没有储能装置和附加变换器

损耗， 其运行效率得到了改善， 正在迅速增长。 但是， 在许多情况下， 离网型光伏

发电系统仍是唯一的能量来源。 同样， 在这一领域， 多电平变换器技术也被认为是

一种可能的解决方案[136] 。
最近， 多电平变换器还在抽水蓄能装置上获得了应用。 通过这种大型储能系

统， 湖泊、 河流甚至海洋中的水被水泵抽至位置较高的蓄水池中， 然后在需要时进

行水力发电。 抽水蓄能装置对核发电厂尤其有用。 这是由于核发电厂实际操作中，
不能突然改变反应堆的运行水平。 在需要低功率运行时， 过多的能量驱动泵将水抽

至蓄水池中。 对于风力发电场， 当能量超过消耗需求时， 这一方法也同样适用。 此

外， 在功率需求较高 （高峰时段） 时， 蓄水池内的水将可用于产生额外的能量。
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图 1-27　 基于多电平变换器的光伏并网系统结构示意图

图 1-28 给出了一种抽水蓄能系统的简化示意图。 这种系统使用的可逆式抽水泵 /涡
轮机既可用于抽水， 也可用于发电。 由于这类系统具有较高的功率等级， 一般而

言， 它们都通过同步电动机 /发电机以固定的转速运行。 然而， 研究表明， 在不同

的负载和运行条件下， 即使以高于或低于同步转速的较小的百分比进行变速运行，
也会提高系统的效率。 因此， 对于功率等级更高的水泵 /发电机而言， 通过部分额

定变换器将转子与电网互连后， 双馈感应发电机将可提供一定的变速比， 从而实现

系统的变速运行[137] 。 目前， ABB 公司已实现了三电平有源中点钳位型变换器的商

业化生产， 并可用于 200MVA 抽水蓄能系统[21] 。 借助这种解决方案， 系统将可提

高大约 10%的效率。 另外， 有源前端变换器还可减小电力系统的波动， 实现无功

功率控制， 从而提高电力系统的稳定性。
对于长距离输电应用 （ > 600km）， 高压直流输电是一种高效且经济的能源输

送系统。 传统的交流-直流-交流变换是通过两端互连于不同的交流系统的背靠背电

网换相型变换器来实现的。 对于海上风电站、 海上石油 /天然气平台通过海底电缆

与陆地之间的短距离输电系统而言， 这种方式还是很有用的。 由于输电电压和总功

率分别可高达 800kV 和 7GW[22] ， 必须将多个晶闸管串联连接。 针对这一应用领

域， 参考文献 [138] 和 [139] 提出了一种基于背靠背模块化多电平变换器的应

用方案。 最近， 西门子公司已经开始生产并销售这种变换器， 功率达 1000MW。
图 1-29 给出了一种增强型高压直流 （HVDC-plus） 输电系统的结构框图。 这种系
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图 1-28　 用于抽水蓄能的背靠背 ANPC 双馈感应发电机 /电动机

统通过背靠背模块化多电平变换器拓扑结构实现了两个交流电网的互连[51] 。 参考

文献 [138] 对一种适用于 400MW 系统的模块化多电平变换器进行了分析 （每相

包括 200 个模块）。 参考文献 [140] 还提出了一种适用于高压直流输电的中点钳

位型多电平变换器， 该系统采用了背靠背 5 电平中点钳位型变换器拓扑结构。

图 1-29　 基于 MMC 的增强型 HVDC 系统

1. 6. 5　 在其他领域中的应用

尽管 D 类数字式音频功率放大器不属于中压大功率应用领域， 但它们的一些

特性， 如供电质量得到了改善 （主要体现在 THD 得到了降低）、 具有达到更高等

效开关频率的可能性， 不需要提高器件平均开关频率， 却推动了多电平技术在这一

应用领域的研究[141，142] 。 因此， 级联型拓扑结构， 尤其是采用不等直流源供电的

级联型 H 桥结构， 更具备应用潜力。 这是由于该类结构可较为容易地输出更多的

电平 （具有更小的 THD）， 且采用高频滤波器之后， 可显著改善音频质量。 图 1-30
给出了参考文献 [142] 提出的 9 电平 D 类数字式音频放大器的结构。
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图 1-30　 基于 9 电平非对称 CHB 变换器的 D 类数字式音频放大器

1.7　 本书的研究内容

本书以级联型高压大容量变换器为主要研究对象， 在论述大容量高压变换器拓

扑结构及控制技术的基础上， 阐述多电平变换技术、 多电平调制策略、 矢量控制技

术、 能量回馈技术、 具体的工业应用等问题， 比较全面地讨论多电平变换器的理论

和应用技术， 目的在于研究和拓展高压大功率变换器在电力电子技术的应用领域。
本书共分为 8 章， 第 1 章 “绪论”， 主要介绍多电平研究现状、 多电平变换器拓扑

结构和分类、 多电平变换器调制与控制技术以及多电平技术的具体工业应用领域等

内容。 第 2 章 “级联型多电平变换器的拓扑结构及原理”， 从单相 H 桥结构入手，
分别介绍移相变压器及级联型 H 桥结构、 工作原理与调制技术等基础知识。 第 3
章 “多电平变换器 PWM 调制策略”， 分别介绍多电平多载波垂直移相和水平移相

SPWM 调制策略， 详细分析了不同调制策略的谐波特性。 第 4 章 “级联型组合变换

器拓扑结构及调制策略”， 主要介绍基于级联型组合拓扑结构的一般形式， 讨论级

联型组合拓扑结构的组合调制策略， 以及相应的仿真模型和仿真技术。 第 5 章

“级联型变频器能量回馈拓扑结构及控制策略”， 在介绍三种能量回馈功率单元拓

扑结构的基础上， 分别讨论能量回馈型功率单元的控制策略， 并进一步研究了控制

系统的仿真问题。 第 6 章 “级联型高压变频器矢量控制策略”， 在介绍矢量控制的

基本理论坐标变换和转子磁链定向矢量控制的基础上， 分别介绍有速度和无速度级

联型矢量控制策略以及相应的系统仿真。 第 7 章 “高性能级联型变频器系统设

计”， 分别介绍级联型能量回馈系统和级联型矢量控制系统的软硬件设计。 第 8 章

“级联型多电平变换器的工业应用”， 介绍了级联型变换器在工业应用领域中的一

些具体实例， 分别为通用型 6kV / 400kW 大功率高压变频器、 能量回馈级联型多电

平同相供电系统、 基于 MMC 的柔性直流输电系统、 电气化铁路用单相链式 STAT-
COM 控制系统。
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第 2 章　 级联型多电平变换器拓扑结构及原理

级联型多电平变换器又称级联型 H 桥 （CHB）， 是工业领域最受欢迎的多电平

拓扑结构之一， 组成级联型 H 桥多电平变换器的最基本单元是单相 H 桥结构， 这

里所谓最基本单元是指满足构成多电平变换器拓扑结构的最小组成部分。 从变换器

电路原理分析可知， 为了获得输出的多电平， 需满足以下两个条件： ①能形成基本

电平； ②有相应的由有源和无源器件组成的单元， 能将基本电平合成， 输出多电

平。 因此本章从组成级联型 H 桥拓扑结构的最基本单元入手， 介绍级联型结构的

基本工作原理， 并同时介绍为级联型 H 桥多电平变换器提供电源的移相变压器，
为后续章节的展开打下基础。

2.1　 单相 H 桥结构及工作原理

2. 1. 1　 单相 H 桥结构

图 2-1 所示为单相 H 桥结构示意图， H 桥由两个桥臂组成， 每个半桥由两个

图 2-1　 单相 H 桥结构示意图

IGBT 和其反并联二极管模块串联构成。 由图可

见， 该结构与二极管钳位型或飞跨电容型结构相

比， 没有大量的钳位二极管或飞跨电容， 不需直

流母线电容均压来提供变换电路的工作电源， 也

就不存在直流母线电容电压的不平衡问题。 就控

制技术而言， 基于该结构的多电平变换电路通常

采用模块化结构， 每个功率单元模块采用独立的

直流电源供电， 使控制相对容易实现。

2. 1. 2　 单相 H 桥工作原理[143]

如图 2-1 所示， 直流母线电压 Udc固定不变， 输出的交流电 uAB是通过 PWM 方

法进行调节， 而 PWM 方法又分单极性调制法和双极性调制法， 无论采用哪种调制

方法， 每个桥臂上下两个开关管的驱动脉波信号是互补的， 即 S1 和 S4 的驱动信号

ug1和 ug4互补、 S2 和 S3 的驱动信号 ug2和 ug3互补， 即同一桥臂上下两个开关管不

能同时导通， 否则将使直流侧电源短路。
1. 单极性调制法

图 2-2 所示为单相 H 桥变换器采用单极性调制法时的一组典型波形， 其中 um



和 um - 为两个正弦调制波， 它们的幅值和频率相同， 相位互差 180°； ucr为三角载

波； ug1和 ug3为开关管 S1 和 S3 的门极驱动信号。 由于同一桥臂中上下两个开关管

为互补运行方式， 为简便起见， 这里只讨论 ug1和 ug3驱动信号。 由图 2-2 可见， 驱

动信号 ug1是通过比较 um 和 ucr产生， 驱动开关管 S1， 驱动信号 ug3是通过比较 um -

和 ucr产生， 驱动开关管 S3。 可见， 该调制法中 S1 和 S3 不同时动作， 输出电压 uAB

在正半周期中只在 0 和 + Udc之间切换， 在负半周期中， 则在 0 和 - Udc之间切换，
因此， 该调制法被称为单极性调制法， 也称为二重化载波调制策略。

图 2-2 所示的单极性调制法是采用两个正弦调制波 um 和 um - 与一个三角载波

ucr进行调制， 当然， 单极性调制法也可采用一个正弦调制波 um 与两个三角波 ucr

和 ucr - 进行调制， 此时两个三角载波 ucr和 ucr - 频率和幅值相等， 但相位相差 180°，
该调制法的典型波形如图 2-3 所示。

图 2-2　 单相 H 桥变换电路采用单极性调制法的典型波形

2. 双极性调制法

图 2-4 所示为单相 H 桥变换器采用双极性调制法时的一组典型波形， 其中，
um 为正弦调制波， ucr为三角载波， ug1和 ug3为开关管 S1 和 S3 的门极驱动信号， 它

们是通过比较 um 和 ucr产生的， 输出电压 uAB = uAN - uBN在 ± Udc之间切换， 因此，
该调制法被称为双极性调制法。
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图 2-3　 单相 H 桥变换电路采用一个调制波两个载波的单极性调制法的典型波形

图 2-4　 单相 H 桥变换电路采用双极性调制法的典型波形
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2.2　 移相变压器结构与原理

2. 2. 1　 简介

1986 年美国西屋公司提出由独立的低压功率单元输出串联形成高压逆变系统

的技术方案， 并申请了美国专利。 该方案提出的级联型高压变频器的基本拓扑结

构， 解决了高压输出与功率器件耐压不足的矛盾， 避免了器件直接串联引起的均压

问题， 奠定了级联型高压变频器的基础。 1994 年美国罗宾康公司提出了多重化移

相变压器和多电平移相式 PWM 调制方案， 生产出功率 315 ～ 1000kW 的无谐波高压

变频器， 实现了 3. 3kV、 6kV 的高压输出。 该结构的变换器输入采用多重化移相变

压器、 输出采用多单元串联结构， 即输入变压器采用曲折接法， 变压器二次侧互差

一定电角度， 达到抑制输入电流谐波的目的， 而输出则采用多电平移相式 PWM，
同一相不同串联单元的三角载波互差一定的相位， 以达到增加输出电压台阶、 提高

等效开关频率、 改善输出电压波形的目的。 该结构的变频器输入端对电网谐波污染

小， 输入功率因数高， 无需采用输入滤波器和功率因数补偿装置， 输出端的波形

好， 不存在由谐波引起的电机附加发热和转矩脉动、 噪声、 输出 du / dt、 共模电压

等问题， 可用于普通异步电机。
为了满足谐波标准， 目前， 大功率传动设备中通常采用多脉波二极管整流器，

这些整流器都由带多个二次绕组的移相变压器供电， 每个二次绕组给一个 6 脉波二

极管整流器供电， 各二极管整流器的直流输出侧可联结一个电压源逆变器。 多脉波

二极管整流器主要优点是可降低电网侧电流的谐波。
由此可见， 在级联型多电平变换器中移相变压器是不可缺少的组成部分， 它的

作用是： ①实现一、 二次线电压的相位偏移以消除谐波； ②变换得到需要的二次电

压值； ③实现整流器与电网间的电气隔离[143] 。
根据移相变压器绕组联结的不同， 一次侧有星形 （ ） 和三角形 （△） 两种

接法， 二次侧多为延边三角形联结， 下面分别介绍。

2. 2. 2　 一次绕组为 接二次绕组为延边三角形的移相变压器结构

在一次绕组为 接二次绕组为延边三角形的移相变压器中， 又有两种结构， 即

延边三角形有两种， 一种是线电压相位超前一次绕组线电压相位 φ 角 （简记为 /
型）， 另一种是线电压相位滞后一次绕组线电压相位 φ 角 （简记为 / 型）。

1. / 型移相变压器

/ 型移相变压器结构如图 2-5a 所示， 图中一次绕组为 形联结， 每相绕组

匝数为 N1； 二次绕组由两部分组成， 其匝数分别为 N2 和 N3。 绕组 N2 三角形联结

后与 N3 串联， 使二次绕组延边三角形联结， 其中△联结顺序为 ， 该联结
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图 2-5 　 / 型移相变压器

方式的相量图如图 2-5b 所示。 由相量图可见， 二次绕组线电压超前一次绕组线电

压 φ 角， 即

φ =∠U·ab -∠U·AB （2-1）

式中， ∠U·AB和∠U·ab分别为一、 二次绕组线电压的相量。

为了计算移相变压器的变比， 现以一次线电压为参考相量， 并规定相量 U·ab超

前相量 U·AB的移相角为 φ 正， 则在△aby 中 （参见图 2-5b 所示的深灰色三角形），
由正弦定理可得

ay
sin（30° - φ） = by

sin（30° + φ） （2-2）

对于三相对称系统， 其相电压幅值相等， 由式 （2-2） 可推得

ay
sin（30° - φ） = by

sin（30° + φ） = ax
sin（30° + φ） （2-3）

根据式 （2-3） 可得到二次绕组的匝数比为

N3
N2 + N3

= sin（30° - φ）
sin（30° + φ） （2-4）

由式 （2-4） 可见， 只需给定移相角 φ， 则可确定二次绕组的匝数比。
同理在 Δaby 中， 由正弦定理可得

ab
sin120° = by

sin（30° + φ） （2-5）

Uax = Uby = Ucz =
2
3
sin（30° + φ）Uab （2-6）

移相变压器的一、 二次绕组匝数比为

N1
N2 + N3

=
UAX
Uax

（2-7）

由于 UAB = 3UAX， 将式 （2-6） 代入式 （2-7） 可得移相变压器变比为

N1
N2 + N3

=
UAB

2sin（30° + φ）Uab
（2-8）
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式中， 移相角 φ 是在一定范围内变化的， 当取 N2 = 0 时， 二次绕组变为 联结，
Uab与 UAB相位相同， 此时移相角 φ = 0； 当取 N3 = 0 时， 二次绕组变为△联结， 此

时移相角 φ = 30°， 因此， 移相角 0°≤φ≤30°， 即 / 型移相变压器的移相角度在

0° ～ 30°范围内。
2. / 型移相变压器

/ 型移相变压器结构如图 2-6a 所示， 图中一次绕组为 形联结， 每相绕组

匝数为 N1； 二次绕组由两部分组成， 其匝数分别为 N2 和 N3， 绕组 N2 三角形联结

后与 N3 串联， 使二次绕组延边三角形联结， 该联结方式的相量图如图 2-5b 所示。
与 / 型不同的是其二次侧△联结顺序为 。 由相量图可见， 二次绕组线

电压滞后一次绕组线电压 φ 角， 因此 φ 角为负值。

图 2-6　 / 型移相变压器

现仍以一次线电压为参考相量， 如图 2-6b 所示相量图， 在△abx 中 （参见图

中深灰色三角形）， 由正弦定理可得

ax
sin（30° + φ ） = bx

sin（30° - φ ） （2-9）

对于三相对称系统， 其相电压幅值相等， 由式 （2-9） 可推得

ax
sin（30° + φ ） = bx

sin（30° - φ ） = by
sin（30° + φ ） （2-10）

根据式 （2-10） 可得到二次绕组的匝数比为

N3
N2 + N3

= sin（30° - φ ）
sin（30° + φ ） （2-11）

由式 （2-11） 可见， 只需给定移相角 φ， 则可确定 / 型移相变压器二次绕组的匝

数比。
同理在△abx 中， 由正弦定理可得

ab
sin120° = ax

sin（30° + φ ） （2-12）

Uax = Uby = Ucz =
2
3
sin（30° + φ ）Uab （2-13）

移相变压器变比为
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N1
N2 + N3

=
UAX
Uax

=
UAB

2sin（30° + φ ）Uab
（2-14）

式中， UAB = 3UAX， 移相角 - 30°≤φ≤0°， 即 / 型移相变压器的移相角度在

- 30° ～ 0°范围内。
为了方便读者， 表 2-1 列出了多脉波整流器在 / 型和 / 型移相变压器的典

型值， 对于 12、 18、 24 脉波整流器， 线电压比 UAB / Uab一般分别为 2、 3、 4。

表 2-1　 / 型和 / 型移相变压器的典型值[144]

移相角 φ

φ = ∠U·ab - ∠U·AB

/ /

绕组匝数比

N3

N2 + N3

N1

N2 + N3

应用 备注

0° 0° 1. 0 1. 0（UAB / Uab） 12、18、24 脉波整流器

15° - 15° 0. 366 0. 707（UAB / Uab） 24 脉波整流器

20° - 20° 0. 277 0. 653（UAB / Uab） 18 脉波整流器

30° - 30° 0 0. 577（UAB / Uab） 12、24 脉波整流器

　 （UAB / Uab ） = 2、

3、4，分别对应 12、
18、24 脉波整流器

图 2-7　 △ / 型移相变压器

2. 2. 3　 一次绕组为△接二次绕组为延边三角形的移相变压器结构

与一次绕组为 接二次绕组为延边三角形的移相变压器结构类似， 一次绕组为

△接二次绕组为延边三角形的移相变压器的也有两种接法， 即△/ 型和△/ 型，
其中△/ 型移相变压器结构如图 2-7a 所示， 图中一次绕组为△形联结， 采用

联接顺序， 每相绕组匝数为 N1； 二次绕组由两部分组成， 其匝数分别为

N2 和 N3， 绕组 N2 三角形联结后与 N3 串联， 使二次绕组延边三角形联结， △联结

顺序为 ， 该联结方式的相量图如图 2-7b 所示。
现以一次线电压为参考相量， 如图 2-7b 所示相量图， 在△aby 中 （参见图中

深灰色三角形）， 由正弦定理可得

by
sin（60° - φ ） = ay

sin（ φ ） （2-15）
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根据式 （2-15） 可得到二次侧绕组的匝数比为

N3
N2 + N3

= ay
by

= sin（ φ ）
sin（60° - φ ） （2-16）

由式 （2-16） 可见， 只需给定移相角 φ， 则可确定△/ 型移相变压器二次侧绕组

的匝数比。
同理在△aby 中， 由正弦定理可得

ab
sin120° = by

sin（60° - φ ） （2-17）

Uax = Uby = Ucz =
2
3
sin（60° - φ ）Uab （2-18）

移相变压器变比为

N1
N2 + N3

=
UAX
Uax

=
3UAB

2sin（60° - φ ）Uab
（2-19）

图 2-8　 △ / 型移相变压器绕组接线图

式中， UAB = UAX， 移相角 - 30°≤φ≤
0°， 即△/ 型移相变压器的移相角度

在 - 30° ～ 0°范围内。
图 2-8 所示为△/ 型移相变压器，

同理可推得其二次绕组变比为

N3
N2 + N3

= ay
by

= sin（ φ ）
sin（60° - φ ） （2-20）

△ / 型移相变压器的变比为

N1
N2 + N3

=
UAX
Uax

=
3UAB

2sin（60° - φ ）Uab
（2-21）

式中， 移相角 - 60°≤φ≤ -30°， 即△/ 型移相变压器的移相角度在 - 60° ～ - 30°
范围内。

表 2-2 列出了多脉波整流器在△/ 型和△/ 型移相变压器的典型值， 便于读

者查阅。
如前所述， 采用多脉波二极管整流器后可降低电网侧电流的谐波畸变， 而移相

变压器是其不可缺少的主要组成部分。 多脉波二极管整流器采用移相变压器后， 可

使 6 脉波二极管整流器产生的低次谐波相互抵消。 通常， 二极管整流器脉波数目越

多， 输出网侧电流的谐波畸变越小。 在实际产品中多采用 12、 18 和 24 脉波整流

器， 但很少采用脉波多于 30 的二极管 /晶闸管整流器， 主要原因在于脉波数越多，
变压器的成本会增加很多， 而性能的改善却不明显[81] 。
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表 2-2　 △ / 型和△ / 型移相变压器的典型值[144]

移相

变压器

移相角 φ

φ = ∠U·ab - ∠U·AB

绕组匝数比

N3

N2 + N3

N1

N2 + N3

应用 备注

△/ 型

△/ 型

0° 0 1. 0（UAB / Uab） 12、18、24 脉波整流器

- 15° 0. 366 1. 225（UAB / Uab） 24 脉波整流器

- 20° 0. 532 1. 346（UAB / Uab） 18 脉波整流器

- 30° 1. 0 1. 732（UAB / Uab） 12、24 脉波整流器

- 40° 0. 532 1. 347（UAB / Uab） 18 脉波整流器

- 45° 0. 366 1. 225（UAB / Uab） 24 脉波整流器

- 60° 0 1. 0（UAB / Uab） 18 脉波整流器

　 （UAB / Uab ） = 2、
3、4，分别对应 12、
18、24 脉波整流器

对于 12 脉波整流器， 移相变压器二次侧有两个绕组， 其相位相差 30°； 对于

18 脉波整流器， 移相变压器二次侧有三个绕组， 其相位差 20°； 而对于 24 脉波整

流器， 移相变压器二次侧有四个绕组， 其相位差 15°， 图 2-9 给出了常用的移相变

压器示例。

图 2-9　 移相变压器示例

2. 2. 4　 移相变压器消除谐波电流的工作原理

为了分析移相变压器消除谐波电流的原理， 下面以 12 脉波整流器为例如

图 2-10所示， 变压器二次侧有两个绕组， 利用二次绕组接法的不同， 使两组三相

交流电源间相位错开 30°， 从而使输出整流电压 Udc在每个交流电源周期中脉动 12
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图 2-10　 12 脉波整流电路

次， 故该电路称为 12 脉波整

流电路。 如图 2-10 所示， 变

压器二次绕组分别采用星形

和三角形接法， 移相角分别

为φ = 0°和 φ△ = 30°， 构成

相位相差 30°、 大小相等的两

组电压， 与相互串联的 2 组

整流桥联接， 设移相变压器

电压比为 UAB / Uab = UAB / Uab△ = 2。
移相变压器二次绕组的线电流为

ia = ∑
∞

n = 1，5，7，11，13，…
Imnsin（nωt）

ia△ = ∑
∞

n = 1，5，7，11，13，…
Imnsin（n（ωt + φ））

■

■

■

■
■

■■

（2-22）

由于变压器二次侧的 接绕组相对于一次侧的移相角为 φ = 0°， 因此， 电流

ia 折算到一次侧后， 所有谐波电流的相角保持不变， 折算到一次侧后的电流 ia ′为

i′a = 1
2 Im1sin（ωt） + Im5sin（5ωt） + Im7sin（7ωt） + Im11sin（11ωt） + Im13sin（13ωt） +…[ ]

（2-23）
而变压器二次侧的△接绕组相对于一次侧的移相角为 φ△ = 30°， 因此， 电流

ia△折算到一次侧后， 所有的谐波电流将相移， 相移角为

∠i′an =∠ian - φ，当 n = 1，7，13，19，…正序谐波时

∠i′an =∠ian + φ，当 n = 5，11，17，23，…负序谐波时{ （2-24）

式中， ∠i′an和∠ian分别为 n 次谐波电流 i′an和 ian的相角。 根据式 （2-24） 移相变压

器二次谐波电流与折算到一次侧后电流之间的相角关系， 可得折算到一次侧后的电

流 ia△′为

i′a△ = 1
2 ∑

∞

n =1，7，13，…
Imnsin（n（ωt + φ△） - φ△） + ∑

∞

n =5，11，17，…
Imnsin（n（ωt + φ△） + φ△）[ ]

= 1
2 Im1sin（ωt） - Im5sin（5ωt） - Im7sin（7ωt） - Im11sin（11ωt） - Im13sin（13ωt） -…（ ）

（2-25）
式中， φ△ = 30°。
一次线电流 iA 为

iA = i′a + i′a△ = Im1 sin（ωt） + Im11 sin（11ωt） + Im13 sin（13ωt） + Im23 sin（23ωt） +…
（2-26）

式中， 电流 i′a 和 ia△的 5、 7、 17 和 19 次谐波均相差 180°， 因此可以相互抵消。
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图 2-11 所示为图 2-10 的 12 脉波串联型二极管整流器电流的谐波频谱。 在图

2-11a 和图 2-11b 中可见均含有 5 次和 7 次谐波， 但这些谐波通过移相变压器可以

相互抵消， 因此， 在图 2-11c 中 5 次和 7 次谐波几乎被消除。
对于 N 单元串联的高压变频器， 输入变压器共需 3N 个二次绕组采用延边三角

形联结， 依次相差 π / （3N） 电角度给 3N 个单元供电， 整流电路脉波数为 6N。 各

单元整流电流折算到变压器一次侧， 输入电流中谐波为 6Nk ± 1 （ k = 1、 2、 3…）
次， 这就大大降低了输入电流的谐波含量。

图 2-11　 12 脉波串联型二极管整流器电流的谐波频谱

现以 5 单元 （N = 5） 串联为例， 二次绕组共 15 （3N = 15） 组， 每 3 组为一小

组采用相同输出电压相位角， 5 个小组之间相位角依次相差 π / 15 = 12°， 相角分别

为 + 24°、 + 12°、 0°、 - 12°、 - 24°。 在电网侧， 整个系统的输入为 30 脉波整流，
理论上是不含 29 次及以下谐波， 总电流失真率低于 1% 。 因此， 级联型高压变频

器由于采用了移相变压器， 对电网的谐波污染是很低的， 无需增加滤波器就可以满

足电网对谐波的要求， 简化了系统结构， 提高了整机效率。
通常， 二极管整流电路相电流和相电压之间的相位差一般小于 15°， 其对应的

位移因数大于 0. 966。 由于采用多重化的二极管整流电路， 总输入功率因数可保持

在 0. 95 以上， 因此， 级联型高压变换器的输入功率因数较高。

2.3　 级联型 H 桥拓扑结构与工作原理

2. 3. 1　 级联型 H 桥拓扑结构

级联型多电平高压变频器是采用若干个低压功率单元输出端直接级联的方式实

现高压输出， 如图 2-12 所示为 6 单元串联高压变频器的主电路拓扑结构示意图。
在图 2-12 中， 每个功率单元的输出电压通过串联方式叠加， 形成多电平变换

器的输出电压。 每个功率单元可以产生一个三电平的输出电压， 各功率单元为三相

不控整流桥 +单相 H 桥结构， 如图 2-13 所示， 关于单相 H 桥结构和工作原理在本

章 2. 1 中已有详细介绍。
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图 2-12　 6 单元串联型高压变频器

主电路拓扑示意图

图 2-13　 级联型多电平变换

器的功率单元拓扑

在高压大功率变频器中， 采用级联型 H 桥结构的主要优势在于： ①由 N 个功

率单元串联可构成的多电平变换器电平数为 2N + 1 个， 因此， 每个功率单元的母

线电压可低至数百伏， 若采用成本低廉、 性能稳定的 LV- IGBT 作为功率器件， 各

功率单元输入又相互隔离， 不存在功率器件串联均压的问题， 且输入侧采用的移相

变压器可有效消除对电网的谐波污染； ②变频器逆变侧采用多电平 PWM 技术， 谐

波和 du / dt 都很小， 对电机没有特殊要求； ③单元模块化的设计也使其在更换和维

护更加方便。 但也存在功率器件多， 结构复杂， 且系统前端的移相变压器成本较高

等缺点。 这种类型的高压变频器由于技术成熟， 性能稳定， 已成为我国 6 ～ 10kV
高压变频器市场上的主流产品。

2. 3. 2　 级联型 H 桥工作原理

为了进一步说明级联型 H 桥的工作原理， 现以图 2-14 所示的一种典型的 2 单

元串联 5 电平 H 桥变换器为例说明。 由图可见， 每相由两个单相 H 桥单元组成，
分别由两个独立直流电源供电， 直流电源可采用 6 脉波二极管整流器实现。

变换器工作中， 以 A 相为例， 当开关管 SA11、 SA21、 SA12和 SA22导通时， 单相 H
桥单元 HA1和 HA2输出均为 E， 即有 uAH1 = uAH2 = E， 此时 A 相的电压为 uAN = uAH1 +
uAH2 = 2E。 以此类推， 根据开关状态的不同组合， 输出电平分别在 2E、 E、 0、
- E、 - 2E 中变化， 见表 2-3。 由表 2-3 可见， 某些电压电平可由超过一种的开关
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图 2-14　 一种典型 5 电平串联 H 桥变换器拓扑结构示意图

状态实现， 这表明存在冗余性， 能使开关状态的设计变得灵活， 给控制带来方便。

表 2-3　 2 单元串联 5 电平 H 桥变换器 A 相输出电压与其对应的开关状态

输出电压

uAN

开关状态

SA11 SA31 SA12 SA32

uAH1 uAH2

2E 1 0 1 0 E E

E

1 0 1 1 E 0

1 0 0 0 E 0

1 1 1 0 0 E

0 0 1 0 0 E

0

0 0 0 0 0 0

0 0 1 1 0 0

1 1 0 0 0 0

1 1 1 1 0 0

1 0 0 1 E - E

0 1 1 0 - E E

- E

0 1 1 1 - E 0

0 1 0 0 - E 0

1 1 0 1 0 - E

0 0 0 1 0 - E

- 2E 0 1 0 1 - E - E
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　 　 以上介绍的级联型 H 桥结构是采用相同直流电源供电， 实际上在级联型 H 桥

结构中， 不同的功率单元也可采用不同电压的直流电源供电。 当采用不同直流电压

供电时， 在每相 H 桥单元数不变的情况下， 变换器输出的电平数可增加， 这就使

功率单元数一定条件下， 进一步提高输出电平数成为可能。 但由于各功率单元采用

了不同直流电压， 不能模块化制造， 同时由于这种结构的冗余开关状态数减少， 也

使开关状态的设计变得复杂， 因此实际产品中， 功率单元采用不同直流电压结构的

变换器很少应用。

2.4　 本章小结

本章介绍了组成级联型 H 桥多电平变换器的最基本单元———单相 H 桥结构、
H 桥的单极性调制法和双极性调制法工作原理， 同时也介绍了在级联型多电平变换

器中不可缺少的组成部分———移相变压器的作用、 分类， 讨论了移相变压器的结

构、 相量图及工作原理， 推导了二次绕组的匝数比和移相变压器变比。 为方便设

计， 给出了移相变压器移相角、 匝数比等主要数据表。 基于 12 脉波整流电路详细

分析了移相变压器消除谐波电流的原理， 并给出了相应的实验曲线， 验证了移相变

压器消除谐波电流的作用。 最后介绍了级联型 H 桥拓扑结构和工作原理， 为后续

章节的大容量多电平变换器的分析奠定基础。
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第 3 章　 多电平变换器 PWM 调制策略

多电平变换器研究的重点内容之一是对其调制策略的研究。 调制策略的优劣直

接影响着多电平变换器的性能。 在过去的 20 多年里， 研究者们对各种拓扑结构的

多电平变换器调制策略开展了大量的研究工作， 提出了一系列行之有效的调制方

法。 这些调制方法基本上都是传统的两电平变换器脉宽调制技术的扩展和引申， 但

由于多电平变换器本身所具有的特殊性， 其所采用的调制策略也各有特点。

3.1　 多电平变换器 PWM 调制策略的分类

多电平变换器的 PWM 调制策略种类繁多， 若按采用开关频率的不同， 多电平

变换器调制策略可以分为基波开关频率调制 （即在输出基波周期内， 开关器件通

断一次） 和高开关频率调制 （即在输出基波周期内， 开关器件通断多次）。 其中，
基波开关频率调制又可分为空间矢量控制 （ SVC） 和有选择的谐波消除技术

（SHE）； 而高开关频率调制则可分为空间矢量 PWM （SVPWM） 和多载波 SPWM。
多载波 SPWM 一般采用两种技术， 即①基于载波垂直移相技术 （包括 PD、 APOD、
POD）； ②基于载波水平移相技术 （Phase Shifting， PS）。 多电平变换器 PWM 调制

策略分类示意图如图 3-1 所示[8] 。

图 3-1　 多电平变换器 PWM 调制策略分类示意图

也有研究者对多电平变换器调制策略的分类是从多电平变换器的控制自由度考

虑， 通过不同的组合， 得到各种不同的调制策略。 例如， 就载波而言， 多电平变换



器的载波通常不止一个， 其形状可以是常用的三角波， 也可是锯齿波等， 对每种载

波至少有频率、 相位、 幅值、 垂直方向的偏移量和水平方向的偏移量等多个可控制

的自由度； 而多电平变换器的调制波， 可以是正弦波或梯形波， 同样对于每种调制

波形， 也有频率、 相位、 幅值、 叠加零序分量等多个参数， 即自由度。 若将不同控

制自由度进行互相组合， 会产生一些新型多电平变换器 PWM 调制策略， 并进一步

与各种多电平变换器的基本拓扑相结合， 将产生数量庞大的多电平变换器 PWM 调

制策略。

3.2　 多电平 SPWM 调制策略

3. 2. 1　 SPWM 调制策略

常规的 SPWM 调制策略是将三角载波和正弦调制波比较且生成 PWM 波形， 而

多电平 SPWM 调制策略是基于多载波的正弦脉宽调制。 基于多载波的 SPWM 调制

策略的基本原理是采用几个三角载波信号和正弦参考信号， 通过它们之间的比较产

生开关切换信号。 基于多载波的 SPWM 技术是多电平变换器最常用的调制策略之

一， 它是两电平 SPWM 技术在多电平变换器中的直接拓展。 由于多电平变换器拓

扑的复杂性和多样性， 与两电平变换器相比， 多电平变换器的 SPWM 调制策略也

更具多样性， 常用的主要有两种： 基于载波垂直移相的 SPWM 和基于载波水平移

相的 SPWM。

3. 2. 2　 载波垂直移相 SPWM 多电平调制策略

载波垂直移相 SPWM 调制策略是两电平变换器 SPWM 方法在多电平变换器中

的拓展。 其基本原理是将 N 电平变换器的 N - 1 个具有相同频率和相同幅值的三角

载波并排放置， 形成载波组， 以载波组的水平中线作为参考零线， 共同的正弦调制

波与其相交， 得到相应的开关信号。
载波垂直移相 SPWM 多电平调制主要包括以下三种调制策略：
① 所有载波相位相同的 PD （Phase Disposition） 调制策略， 如图 3-2a 所示。
② 所有相邻的载波相位相反的 APOD （Alternative Phase Opposition Disposition）

调制策略， 如图 3-2b 所示。
③ 正载波与负载波相位相反的 POD （Phase Opposition Disposition） 调制策略，

如图 3-2c 所示。

3. 2. 3　 载波水平移相 SPWM 多电平调制策略

将两电平 SPWM 调制方法推广到多电平变换器调制策略中， 便产生了基于多

个三角载波信号移相的 SPWM 方法， 即载波水平移相 SPWM 多电平调制策略。 该
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图 3-2　 载波垂直移相 SPWM 多电平调制策略示意图

调制策略一般应用于多单元串联变换器拓扑结构。 通过对该调制策略输出阶梯波的

图 3-3　 PS 调制策略示意图

仿真分析可知， 对于 N 单元串联变换器，
三角载波之间移相 θc = 2π / N， 可获得最

大的谐波消除效果， 且可提高等效开关频

率； 基于此， 在满足实际现场要求的情况

下， 可以进行有针对性的设计。 例如， 可

以减少每个功率单元的开关频率， 从而减

少开关损耗。 为了便于调制策略之间性能

上的比较， 还需要在理论上对输出谐波性

能进行系统的分析， 这对于从本质上理解

该调制策略是非常必要的。 图 3-3 给出了多载波水平移相 SPWM 调制策略示意图。

3. 2. 4　 多载波 SPWM 调制策略谐波分析

为了对多电平变换器 PWM 调制策略特性的深入了解， 通常采用数字仿真的

方法， 通过对输出阶梯波进行快速傅里叶变换 （Fast Fourier Transform， FFT） 分

析， 确定相应的调制特性， 但这仅仅是一种定性的分析， 缺少完整的数学解释。
其分析结果的准确性很大程度上依赖于数字仿真的算法、 载波比的取值以及研究

者们的经验， 因此， 对于多电平调制策略， 需要进行定量分析， 准确得出其输出

阶梯波的数学表达式。 只有这样， 才能把握住各种调制策略的本质， 深入了解其

谐波特性， 直观地对各种调制策略进行比较， 在实际应用中能更灵活地对调制策

略进行选择。
1. SPWM 调制策略谐波分析的基本方法

对于单边傅里叶变换可以通过表达式将所有时域的波形 F（ t） 表示为一系列各

种频率的正弦分量的组合， 以决定其谐波含量， 该表达式即为

F（ t） = ∑
∞

k = -∞
ckejkωt （3-1）

式中， ck = 1
T ∫

T / 2

-T / 2
F（ t）e - jkωtdt。
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在 SPWM 调制方式中， 所输出的 PWM 电压波形是由基波频率 f0 与载波频率 fc
共同决定的。 当采用同步调制时， 输出的电压波形相对于时间 t 具有重复性， 因此

可以采用单边傅里叶级数来分析其输出电压谐波特性； 当采用异步调制时， 载波比

fc / f0 不是整数， 对于时间 t 而言， 其输出电压波形不具备周期性， 输出波形在调制

波的各周期内所包含的脉冲模式没有重复性， 在这种情况下， 应采用双边傅里叶分

析方法。 这种方法最早被应用于通信领域， 后来被应用于电力电子研究的 PWM 谐

波分析中。
为了能更清晰地认识多电平调制策略的本质， 下面将双边傅里叶分析的方法引

入基于多载波的多电平 PWM 调制策略的分析中。
根据双边傅里叶变换理论[145] ， 任何基于载波的 PWM 调制策略， 其输出波形

的通用谐波表达式可表示为

z = F（ t） = F（x，y） =
A00
2 + ∑

∞

n = 1
[A0ncos（ny） + B0nsin（ny）]

+ ∑
∞

m =1
[Am0cos（mx） + Bm0 sin（mx）] + ∑

∞

m =1
∑
∞

n = ±1
[Amn cos（mx + ny） + Bmn sin（mx +

ny）] （3-2）
式中， 第三项为载波及载波倍数的谐波， 第四项为载波倍数的边带谐波。 式 （3-
2） 也可表示为

z = F（x，y） =
A00
2 + ∑

∞

n = 1
[A0ncos（ny） + B0nsin（ny）] +

∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
[Amncos（mx + ny） + Bmnsin（mx + ny）] （3-3）

在式 （3-2） 中， y = ω0 t， x = ωc t， 系数 Amn为

Amn = 1
2π2 ∫π-π∫

π

-π
F（x，y）cos（mx + ny）dxdy （3-4）

系数 Bmn为

Bmn = 1
2π2 ∫π-π∫

π

-π
F（x，y）sin（mx + ny）dxdy （3-5）

为了方便计算， 可定义 Cmn = Amn + jBmn， 即有

Cmn = Amn + jBmn = 1
2π2 ∫π-π∫

π

-π
F（x，y）ej（mx + ny） dxdy （3-6）

由于 y = ω0 t， x = ωc t， 式 （3-2） 中的谐波形式可以表示为 mωc t + nω0 t （ω0 =
2πf0， ωc = 2πfc）， 并存在以下三种情况：

① 当 m = 0， n≠0 时， nω0 为基波或谐波；
② 当 m≠0， n = 0 时， mωc 为载波及载波倍数的谐波；
③ 当 m≠0， n≠0 时， mωc t + nω0 t 为载波倍数的边带谐波。
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通过上述将双边傅里叶变换方法引入基于多载波的多电平 PWM 调制策略的分

析可知， 对于任何调制策略， 若想获得其谐波含量的解析表达式， 关键是根据 x，
y 合理地确定积分区域， 便可得出相应的开关函数 F（x， y） 的值。

2. 基于载波垂直移相的多电平调制策略分析[146，147]

如前所述， 基于载波垂直移相的多电平调制策略又分为 APOD、 POD 和 PD 三

种， 以下是以图 3-4 所示的 PD 调制策略为例进行分析的。 基于载波垂直移相的基

本调制原理： 在调制波的正半周， 调制波与 0 参考轴上的所有载波进行比较， 当调

制波每大于一个载波时， 便输出一个正的台阶电平， 否则输出 0 电平； 在调制波的

负半周， 调制波与 0 参考轴下的所有载波进行比较， 当调制波每小于一个载波时，
便输出一个负的台阶电平， 否则输出 0 电平。 将调制波与每一个载波进行比较以得

到变换器相应的输出电平， 从而获得最后的电平输出。
随着多电平变换器电平数的增加， 开关函数 F（x， y） 有多个取值， 这给谐波

分析带来很大的困难， 为此需要简化。 简化的目的是基于波形合成的原则， 在等效

原则的前提下， 减少开关函数 F（x， y） 的取值个数。
双边傅里叶分析应用于 PWM 波形分析中， 应基于 f0、 fc 分别独立考察一个调

制波周期内、 一个三角载波周期内， 调制波与三角载波的相交情况； 亦即应把载波

周期与调制波周期区别开， 并分别加以考察。

图 3-4　 PD 调制策略示意图

以 PD 调制为例， 其调制策略

如图 3-4 所示。 对于 N 电平而言，
需要 N - 1 个载波， 正、 负半周各

需要 N′ = （N - 1） / 2 个载波。 如图

3-4 所示， 为了方便研究， 取三角载

波的峰峰值为 1， 调制波为g（y） =
Amcosω0 t， 调制度为 M = Am / N′。

若以图 3-4 所示为基础， 把三

角载波与调制波建立在一个统一

的坐标系下进行研究， 则非常直

观， 同时所具有的对称性有利于

解析计算。 对于图 3-4 而言， 根据

调制规则， 其生成的阶梯波如图

3-5a 所示。 在图 3-5a 所示中， 为

了便于计算谐波系数， 可对其进

行等效处理， 即将图 3-5a 中的时

间坐标下移， 等效成如图 3-5b 所

示。 根据波形合成原则， 图 3-5b 所示的阶梯波， 可以等效表示为一系列两电平

PWM 波的叠加。 每个两电平 PWM 波的生成， 可以认为是每个三角载波与调制波
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图 3-5　 N 电平输出阶梯波坐标系等价变换示意图

相交后所形成的两电平阶梯波。 该方法的思想是将多电平阶梯波分解为两电平这一

最小基本单元， 很好地解决了多电平变换器随着电平数的增加而带来谐波计算的复

杂性的难题。
设 < N′M >为大于 N′M 的最小整数， 以表示调制波在正半周 （或负半周） 相

交的载波个数。 为了涵盖在线性调制区的所有情况， 从一般性出发， 调制波在给定

的调制度 M 下， 与 2 < N′M >个载波相交， 输出电平数为 2 < N′M > + 1。 对于线性

调制区， < N′M >≤N′。 特别是当 < N′M > = N′时， 便获得在线性调制区所获得的

最大输出电平数 N = 2N′ + 1。 结合图 3-5b， 波形叠加过程如图 3-6 所示。
如图 3-6 所示， Fp，i（x，y）、Fe，i（x，y）分别为正半周、 负半周第 i 个三角载波与

调制波相交后得到的两电平 PWM 波表达式， i = 1， 2， …， < N′M > 。 由图 3-6 所

示可知， 根据波形合成原则， N 电平变换器 PWM 波表达式 F（x，y） 可以表示为

F（x，y） = Fp，1（x，y） +… + Fp，i（x，y） +… + Fp， < N′M > -1（x，y） + Fp， < N′M > （x，y） +
Fe，1（x，y） +… + Fe，i（x，y） +… + Fe， < N′M > -1（x，y） + Fe， < N′M > （x，y）

= ∑
< N′M >

i = 1
[Fp，i（x，y） + Fe，i（x，y）] （3-7）

考虑一个完整的调制波周期内， 在正半波周期中， 调制波与第 i 个三角载波的

相交情况如图 3-7 所示。 现由于按图 3-5b 所示方法选取坐标系， 故在图 3-7a 所示

的调制波周期内调制波与载波的相交情况中， 其调制波为 g（ y） = < N′M > +
N′Mcosω0 t。

如图 3-7 所示为在调制波正半波周期内， 调制波与载波的相交情况及开关函数
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Fp，i（x， y） 的取值情况 （参见图 3-7a）， 其中 - yi -1， yi -1与 - yi， yi分别表示调制

波与正半周第 i 个三角载波的包络线 g（y） = < N′M > + i - 1，g（y） = < N′M > + i
的交点。

图 3-6　 波形合成等效示意图

图 3-7　 调制波与第 i 个三角波相交情况示意
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对于 yi， 有 g（y） = i， 则可推得

< N′M > + N′Mcosyi = < N′M > + i
即有

yi = arccos i
N′M

■

■
■

■

■
■ （3-8）

对于图 3-7a 所示情况， 则有

yi =
0，i > N′M

arccos i
N′M

■

■
■

■

■
■，i≤N′M{ （3-9）

根据图 3-7b 示意， 在一个调制波周期内， 开关函数 Fp，i（x， y） 的取值情况为

Fp，i（x，y） =

0，y∈[ - π， - yi -1）
0或1，y∈[ - yi -1， - yi）
1，y∈[ - yi，yi）
0或1，y∈[yi，yi -1）
0，y∈[yi -1，π]

■

■

■

■
■
■■

■
■
■

（3-10）

由式 （3-10） 可知， 开关函数 Fp，i （ x， y） 存在取 0 或 1 的情况。 如何区别，
需要考察载波周期内， 调制波与载波之间的相交情况。 图 3-8 所示为载波周期内调

制波与载波的相交情况示意Ⅰ。

图 3-8　 载波周期内调制波与载波的相交情况示意Ⅰ图

若坐标系的选取如图 3-6 所示， 为了判断开关函数的取值， 在一个三角载波周

期内， 当正半周第 i 个三角载波与调制波相交时， 可通过计算其交点方程获得。
当 x∈[ - π， 0） 时有
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fp，i（x） = - 1
π x + （ i - 1） + < N′M > （3-11）

当 x∈[0， π] 时有

fp，i（x） = 1
π x + （ i - 1） + < N′M > （3-12）

对于 xL（xL∈[ - π， 0））， 有

g（y） = fp，i（x） = - 1
π xL + （ i - 1） + < N′M >

则可推得

<N′M> + N′Mcosy = - 1
π xL + （ i - 1） + <N′M> （3-13）

即有

xL = - π（N′Mcosy - i + 1） （3-14）
对于 xR （xR∈[0， π]）， 有

g（y） = fp，i（x） = 1
π xR + （ i - 1） + <N′M>

则可推得

<N′M> + N′Mcosy = 1
π xR + （ i - 1） + <N′M> （3-15）

即有

xR = π（N′Mcosy - i + 1） （3-16）
在一个三角载波周期内， 开关函数 Fp，i（x， y） 的取值情况为

Fp，i（x，y） =
0，x∈[ - π，xL）
1，x∈[xL，xR）
0，x∈[xR，π]

■

■

■

■■

■■
（3-17）

通过上面的讨论， 分别得出了调制波周期、 载波周期内 Fp，i（x， y） 的取值情

况， 结合式 （3-10）、 式 （3-17） 可以综合得出由调制波周期与载波周期共同决定

的积分区域， 开关函数 Fp，i（x， y） 的完整取值情况为

Fp，i（x，y） =

0，y∈[ - π， - yi -1）
0，x∈[ - π，xL），y∈[ - yi -1， - yi）
1，x∈[xL，xR），y∈[ - yi -1， - yi）
0，x∈[xR，π），y∈[ - yi -1， - yi）
1，x∈[ - π，π]，y∈[ - yi，yi）
0，x∈[ - π，xL），y∈[yi，yi -1）
1，x∈[xL，xR），y∈[yi，yi -1）
0，x∈[xR，π]，y∈[yi，yi -1）
0，y∈[yi -1，π]

■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■
■
■
■
■
■■

（3-18）
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其积分区域投影到 x0y 坐标系中， 如图 3-9 所示， 图中阴影部分为开关函数

Fp，i（x， y） = 1 的有效积分区域。

图 3-9　 开关函数的积分区域

根据式 （3-18） 及图 3-9 所示， 可以计算开关函数 Fp，i （ x， y） 的谐波系数

Cmn，p，i， 其表达式为

Cmn，p，i = Amn，p，i =
1

2π2 ∫π-π∫
π

-π
Fp，i（x， y）ej（mx + ny） dxdy

= 1
2π2 ∫-yi

-y i-1
∫xR
xL
ej（mx+ny） dxdy

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

Ap1

+ ∫yi
-y i
∫π-πej（mx+ny） dxdy

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

Ap2

+ ∫yi-1
y i
∫xR
xL
ej（mx+ny） dxdy

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

Ap3

[ ]

（3-19）
对式 （3-19） 可分以下三种情况进行讨论和计算。

① 当 m = 0 和 n = 0 时 （第一种情况）
当 m = 0 和 n = 0 时， 谐波系数为直流分量， 则有

Ap1 = ∫-yi
-y i-1
∫xR
xL

dxdy = 2π[N′M（sinyi -1 - sinyi） - i（yi -1 - yi） + （yi -1 - yi）]

（3-20）

Ap2 = ∫yi
-y i
∫xR
xL

dxdy = 4πyi （3-21）

Ap3 = Ap1 （3-22）
由式 （3-20） ～式 （3-22） 可得

C00，p，i = A00，p，i =
1

2π2（Ap1 + Ap2 + Ap3）　 　 　 　 　 　 　 　 　 　

= 2
π [N′M（sinyi -1 - sinyi） - i（yi -1 - yi） + （yi -1 - yi）] + 2

π yi

（3-23）
② 当 m = 0 和 n≠0 时 （第二种情况）
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当 m = 0 和 n≠0 时， 为基波和谐波。
a） 若且当 n≠ ±1 时， 则有

Ap3 = ∫yi-1
yi
∫xR
xL

cos（ny）dxdy =πN′M sin（n +1）y
n +1 + sin（n -1）y

n -1[ ]
yi -1

yi

-2π（i -1）sin（ny）n

yi -1

yi

= πN′M
n + 1 [sin（n + 1）yi -1 - sin（n + 1）yi] + πN′M

n - 1 [sin（n - 1）yi -1 - sin（n - 1）yi]

- 2π（ i - 1）
n [sin（nyi -1） - sin（nyi）] （3-24）

Ap2 = ∫yi
-y i
∫π-π cos（ny）dxdy = ∫yi

-y i
2πcos（ny）dy = 4π

n sinnyi （3-25）

Ap1 = Ap3 （3-26）
根据式 （3-24） ～式 （3-26） 可得谐波系数为

C0n，p，i = A0n，p，i =
1

2π2（Ap1 + Ap2 + Ap3） = 2
nπsinnyi -1 + 2i

nπ（sinnyi - sinnyi -1）　 　

+ N′M
（n + 1）π[sin（n + 1）yi -1 - sin（n + 1）yi] + N′M

（n - 1）π[sin（n - 1）yi -1 -

sin（n - 1）yi] （3-27）
b） 若且当 n = 1 时， 则有

Ap3 = 2π ∫yi-1
y i

N′M
2 （cos2y + 1）dy - ∫yi-1

y i
（ i - 1）cosydy[ ]

= πN′M
2 （sin2yi -1 - sin2yi） + πN′M（yi -1 - yi） - 2π（ i - 1）（sinyi -1 - sinyi）

（3-28）
Ap2 = 4πsinyi （3-29）

由式 （3-26）、 式 （3-28）、 式 （3-29） 可得谐波系数为

C01，p，i = A01，p，i =
1

2π2（Ap1 + Ap2 + Ap3）

=N′M2π （sin2yi -1 - sin2yi） + 1
πN′M（yi -1 - yi） - 2i

π（sinyi -1 - sinyi） + 2
π sinyi -1

（3-30）
③ 当 m≠0， n∈（ -∞ ， ∞ ） 时 （第三种情况）
当 m≠0， n∈（ - ∞ ， ∞ ） 时， 为载波及载波倍数谐波、 载波倍数的边带谐

波， 则有

Ap1 = ∫-yi
-yi-1
∫xR
xL

ej（mx + ny）dxdy
y′ = - y

→ = - ∫yi
yi-1
∫xR
xL

ej（mx - ny′）dxdy′ = ∫yi-1
yi
∫xR
xL

ej（mx - ny）dxdy

= 1
jm ∫

yi-1

y i
e - jny （ejmxR - ejmxL）dy （3-31）

在图 3-4 中， 由于所采用的统一坐标系， 正弦调制波与三角载波均关于 y 轴对
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称， 为偶函数。 因此， 在双边傅里叶分析中， 正弦谐波系数 Bmn = 0， 根据式

（3-6）， 有 Cmn = Amn = 1
2π2 ∫π-π∫

π

-π
F（x，y）cos（mx + ny）dxdy， 这就简化了谐波系数

的计算， 但是这种简化不容易得到谐波表达式的闭合形式。 为此， 需引入 Jacobi-
Anger 公式， 即

e ± jλcosy = J0（λ） + 2 ∑
∞

k = 1
jkJk（λ）cos（ky） （3-32）

式中， Jk（λ） 为 k 阶 Bessel 函数。 将式 （3-14）、 式 （3-16）、 式 （3-32） 代入式

（3-31） 中， 可得

ejmxR - ejmxL = ejmπ（N′Mcosy - i +1） - e - jmπ（N′Mcosy - i +1） = ejmπ（ - i +1） ejmπN′Mcosy -
e - jmπ（ - i +1） e - jmπN′Mcosy

= [ejmπ（ - i +1） - e - jmπ（ - i +1） ] J0 （mπN′M） + 2 ∑
∞

k = 1
[ejmπ（ - i +1） jk -

e - jmπ（ - i +1） j - k]Jk（mπN′M）cos（ky）

= 2 ∑
∞

k = 1
2jsin[m（ - i + 1）π + k π

2 ]Jk（mπN′M）cos（ky）

= 4j（ - 1）m（ i -1）∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）cos（ky） （3-33）

由式 （3-33） 可得

Ap1 = 4（ - 1）m（ i -1）

m ∫yi-1
y i

e - jny∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）cos（ky）dy

= 4（ - 1）m（ i -1）

m ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）（cosny - jsinny）cos（ky）dy

= 2（ -1）m（i -1）

m ∫yi-1
y i
∑
∞

k =1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{[cos（n + k）y + cos（n - k）y] -

j[sin（n + k）y + sin（n - y）]}dy （3-34）
在计算 Ap2时， 由于 cos（mx + ny） 关于积分区域偶对称， 所以有

Ap2 = 0 （3-35）
同理可得

Ap3 = ∫yi-1
y i
∫xR
xL

ej（mx + ny） dxdy = 1
jm ∫

yi-1

y i
ejny（ejmxR - ejmxL）dy （3-36）

将式 （3-33） 代入式 （3-36） 可得

Ap3 = 4（ - 1）m（ i -1）

m ∫yi-1
y i

ejny∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）cos（ky）dy

= 4（ - 1）m（ i -1）

m ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）（cosny + jsinny）cos（ky）dy
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= 2（ -1）m（i -1）

m ∫yi-1
y i
∑
∞

k =1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{[cos（n + k）y + cos（n - k）y] + j

[sin（n + k）y + sin（n - k）y]}dy （3-37）
由式 （3-19）、 式 （3-34）、 式 （3-35）、 式 （3-37） 可得谐波系数为

Cmn，p，i = Amn，p，i =
1

2π2（Ap1 + Ap2 + Ap3）

=2（ -1）m（i -1）

mπ2 ∫yi-1
yi
∑
∞

k =1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy

（3-38）
关于调制波负半周与三角载波相交情况的分析， 与正半周的分析类似。 对应于

图 3-7a 所示， 根据对称性可得调制波的负半周与载波的相交情况， 如图 3-10 和

图 3-11所示。

图 3-10　 在调制波的负半周与载波的相交情况

如图 3-11 所示， 在负半周时有如下情况：
当 x∈[ - π， 0） 时， 则有

fe，i（x） = - 1
π x - i + < N′M > （3-39）

当 x∈[0， π] 时， 则有

fe，i（x） = 1
π x - i + < N′M > （3-40）
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图 3-11　 三角载波周期内载波与调制波的相交情况Ⅱ

　 　 类似于正半周的分析， 可求得交点时刻的方程为

x′L = - π（N′Mcosy + i） （3-41）
x′R = π（N′Mcosy + i） （3-42）

在负半周， 开关函数 Fe，i（x， y） 的完整取值情况为

Fe，i（x，y） =

0，y∈[ - π， - （π - yi））
0，x∈[ - π，x′L），y∈[ - （π - yi）， - （π - yi -1））
1，x∈[x′L，x′R），y∈[ - （π - yi）， - （π - yi -1））
0，x∈[x′R，π]，y∈[ - （π - yi）， - （π - yi -1））
1，x∈[ - π，π]，y∈[ - （π - yi -1），（π - yi -1））
0，x∈[ - π，x′L），y∈[（π - yi -1），（π - yi））
1，x∈[x′L，x′R），y∈[（π - yi -1），（π - yi））
0，x∈[x′R，π]，y∈[（π - yi -1），（π - yi））
0，y∈[（π - yi），π]

■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■
■
■
■
■
■■

（3-43）

在式 （3-43） 中， 可以充分体现出在所采用坐标系下面计算 Fe，i（x， y） 的谐

波系数的优越性。 Fe，i（x， y） 的谐波系数为

Cmn，e，i = Amn，e，i = 1
2π2 ∫-（π-yi-1）

-（π-y i）
∫x′R
x′L
ej（mx+ny） dxdy

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

Ae1

+ ∫π-yi-1

-（π-y i-1）
∫π-πej（mx+ny） dxdy

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

Ae2

+[

∫π-yi

π-y i-1
∫x′R
x′L
ej（mx+ny） dxdy

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

Ae3

] （3-44）
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对式 （3-44） 可分以下三种情况进行讨论和计算。
① 当 m = 0 和 n = 0 时 （第一种情况）
当 m = 0 和 n = 0 时， 谐波系数为直流分量， 则有

Ae1 = ∫-（π-yi-1）

-（π-y i）
∫x′R
x′L

dxdy = 2π[N′M（sinyi - sinyi -1） + i（yi -1 - yi）] （3-45）

Ae2 = 4π2 - 4πyi -1 （3-46）
Ae3 = Ae1 （3-47）

根据式 （3-44） ～式 （3-47） 可得

C00，e，i = A00，e，i =
2
π [N′M（sinyi - sinyi -1） + i（yi -1 - yi）] + 2 - 2

π yi -1 （3-48）

② 当 m = 0 和 n≠0 时 （第二种情况）
当 m = 0 和 n≠0 时， 为基波和谐波。
a） 若且当 n≠ ±1 时， 则有

Ae1 = ∫-（π-yi-1）

-（π-y i）
∫x′R
x′L

ejnydxdy
y′ = - y

→ = ∫π-yi

π-y i-1
∫x′R
x′L

e - jnydxdy = 2 ∫π-yi

π-y i-1
e - jnyx′Rdy

（3-49）

Ae2 = ∫π-yi-1

-（π-y i-1）
∫π-π ejnydxdy = 2π ∫π-yi-1

-（π-y i-1）
ejnydy = - （ - 1） n4π

n sin（nyi -1）

（3-50）

Ae3 = ∫π-yi

π-y i-1
∫x′R
x′L

ejnydxdy = 2 ∫π-yi

π-y i-1
ejnyx′Rdy （3-51）

根据式 （3-49）、 式 （3-51） 可得

Ae1 + Ae3 = 2 ∫π-yi

π-y i-1
（ejny + e - jny）x′Rdy = 4π ∫π-yi

π-y i-1
cosny（N′Mcosy + i）dy

= 2N′ Mπ sin（n +1）（π - yi）
n +1 -

sin（n +1）（π - yi -1）
n +1 +

sin（n -1）（π - yi）
n -1[ -

sin（n -1）（π - yi -1）
n -1 ] +4iπ

n [sinn（π - yi） - sinn（π - yi -1）]

= 2N′Mπ （ -1）nsin（n +1）yi
n +1 -

（ -1）nsin（n +1）yi -1
n +1 +

（ -1）nsin（n -1）yi
n -1[ -

（ -1）nsin（n -1）yi -1
n -1 ] +4iπ

n [ - （ -1）nsinnyi + （ -1）nsinnyi -1] （3-52）

根据式 （3-44）、 式 （3-50）、 式 （3-52） 可得
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C0n，e，i = A0n，e，i =
1

2π2（Ap1 + Ap2 + Ap3）

= -2（ -1）n

nπ sinnyi -1 + 2i（ -1）n

nπ （sinnyi -1 - sinnyi） + N′M（ -1）n

（n +1）π [sin（n +

1）yi - sin（n +1）yi -1] +N′M（ -1）n

（n -1）π [sin（n -1）yi - sin（n -1）yi -1]

（3-53）

b） 若且当 n = 1 时， 则有

Ae1 + Ae3 = 2N′Mπ ∫π-yi

π-y i-1
（cos2y + 1）dy + 4πi ∫π-yi

π-y i-1
cosydy

= πN′M（sin2yi -1 - sin2yi） + 2N′Mπ（yi -1 - yi） + 4πi（sinyi -1 - sinyi）

（3-54）

Ae2 = - 4πsinyi -1 （3-55）

根据式 （3-44）、 式 （3-54）、 式 （3-55） 可得谐波系数为

C01，e，i = A01，e，i =
1

2π2（Ap1 + Ap2 + Ap3）

=N′M2π （sin2yi -1 - sin2yi） +N′Mπ （yi -1 - yi） + 2i
π（sinyi -1 - sinyi） - 2

π sinyi -1

（3-56）
③ 当 m≠0， n∈（ -∞ ， ∞ ） 时 （第三种情况）
当 m≠0， n∈（ -∞ ， ∞ ） 时， 为载波及载波倍数的谐波、 载波倍数的边带谐

波， 则有

Ae1 = ∫-（π-yi-1）

-（π-y i）
∫x′R
x′L

ej（mx + ny） dxdy
y′ = - y

→ = ∫π-yi

π-y i-1
∫x′R
x′L

ej（mx - ny） dxdy

= 1
jm ∫

π-yi

π-y i-1
e - jny（ejmx′R - ejmx′L）dy （3-57）

由式 （3-32）、 式 （3-41）、 式 （3-42） 可得

ejmx′R - ejmx′L = ejmiπejmπN′Mcosy - e - jmiπe - jmπN′Mcosy

=（ejmiπ -e - jmiπ）J0（mπN′M） +2∑
∞

k =1
（ejmiπjk -e - jmiπj -k）Jk（mπN′M）cos（ky）

= 2 ∑
∞

k = 1
2jsin miπ + k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）cos（ky） （3-58）
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将式 （3-58） 代入式 （3-57） 可得

Ae1 = 4（ - 1）mi

m ∫π-yi

π-y i-1
e - jny ∑

∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）cos（ky）[ ]dy

= 2（ - 1）mi

m ∫π-yi

π-y i-1
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{[cos（n + k）y + cos（n - k）y] -

j[sin（n + k）y + sin（n - k）y]}dy （3-59）
同理可得

Ae2 = 0 （3-60）

Ae3 = 2（ - 1）mi

m ∫π-yi

π-y i-1
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{[cos（n + k）y + cos（n - k）y] + j

[sin（n + k）y + sin（n - k）y]}dy （3-61）
根据式 （3-59） ～式 （3-61） 可得谐波系数为

Cmn，e，i = Amn，e，i =
1

2π2（Ae1 + Ae2 + Ae3）

=2（ -1）mi

mπ2 ∫π-yi

π-yi-1
∑
∞

k =1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy

（3-62）
通过以上对调制波在正、 负半周与载波相交情况的分析， 所采用的方法是以单

个载波与调制波相交形成的两电平 PWM 波为基础， 基于波形合成原则进行分析计

算， 而对于相邻载波的相位关系没有要求。 因此， 相邻载波的相位关系在多电平输

出电压谐波分析中， 是可以选择的自由度之一， 所有相邻的载波相位可以任意分

布， 具有不同的相位关系。 相邻载波的相位关系可以通过它们的初始相位角来表

示， 在这里可设 αp，i、 αe，i分别为正、 负半轴第 i 个三角载波的初始相位。
综上所述， 根据式 （3-2）， 对于正半周第 i 个三角载波与调制波相交后所得到

的两电平 PWM 输出谐波表达式为

Fp，i（x，y） =
A00，p，i

2 + ∑
∞

n = 1
A0n，p，icosω0 t + ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn，p，icos（mωc t + nω0 t +mαp，i）

（3-63）
同理可以得到负半周第 i 个三角载波与调制波相交后所得到的两电平 PWM 输

出的谐波表达式为

Fe，i（x，y） =
A00，e，i

2 + ∑
∞

n = 1
A0n，e，icosω0 t + ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn，e，icos（mωc t + nω0 t +mαe，i）

（3-64）
根据式 （3-7）、 式 （3-63）、 式 （3-64）， 对于总的输出阶梯波， 其谐波表达

式为
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F（x，y） = F（ωc t，ω0 t） = ∑
< N′M >

i = 1
[Fp，i（x，y） + Fe，i（x，y）]

= 1
2 ∑

<N′M >

i =1
（A00，p，i +A00，e，i） + ∑

<N′M >

i =1
∑
∞

n =1
（A0n，p，i +A0n，e，i）cosω0t +

∑
<N′M >

i =1
∑
∞

m =1
∑
∞

n = -∞
Amn，p，icos（mωc t + nω0 t +mαp，i） + ∑

<N′M >

i =1
∑
∞

m =1
∑
∞

n = -∞
Amn，e，i cos

（mωct +nω0t +mαe，i）

=
A00
2 + ∑

∞

n =1
A0ncosω0t + ∑

<N′M >

i =1
∑
∞

m =1
∑
∞

n = -∞
Amn，p，icos（mωct +nω0t +mαp，i） +

∑
<N′M >

i =1
∑
∞

m =1
∑
∞

n = -∞
Amn，e，icos（mωct +nω0t +mαe，i） （3-65）

下面对式 （3-65） 的谐波系数进行计算。
① 当 m = 0 和 n = 0 时

当 m = 0 和 n = 0 时， 由式 （3-23）、 式 （3-48） 可得

A00 = ∑
< N′M >

i = 1
（A00，p，i + A00，e，i） = 2 < N′M > （3-66）

② 当 m = 0 和 n≠0 时

当 m = 0 和 n≠0 时， a） 若且当 n≠1， 在 n = 2， 4， 6， …， ∞时， 则有

A0n = ∑
< N′M >

i = 1
（A0n，p，i + A0n，e，i） = 0 （3-67）

b） 若且当 n≠1， 在 n = 3， 5， 7， …， ∞时， 则有

A0n = ∑
< N′M >

i = 1
（A0n，p，i + A0n，e，i） = 4

nπ ∑
< N′M >

i = 1
[（1 - i）sinyi -1 + isinnyi] +

∑
<N′M >

i =1

2N′M
（n +1）π[sin（n +1）yi -1 - sin（n +1）yi] + 2N′M

（n -1）π[sin（n -1）{ yi -1 -

　
　
sin（n - 1）yi]}

= 4 < N′M >
nπ sinny < N′M > + 2N′M

（n + 1）π sin（n + 1） π
2 - sin（n + 1）y < N′M >[ ] +

2N′M
（n - 1）π sin（n - 1） π

2 - sin（n + 1）y < N′M >[ ] = 0 （3-68）

c） 若且当 n = 1 时， 根据式 （3-30）、 式 （3-56） 可得

A01 = ∑
< N′M >

i = 1
（A01，p，i + A01，e，i） = N′M （3-69）

根据式 （3-38）、 式 （3-62）、 式 （3-65）、 式 （3-66）、 式 （3-69）， 在线性
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调制区， 可以获得多电平变换器输出电压谐波的通用解析表达式。
总的谐波表达式 （3-65） 可以进一步简化为

F（x，y） = F（ωc t，ω0 t） = < N′M > + N′Mcosω0 t +

∑
< N′M >

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）m（ i -1）

mπ2 ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{

[cos　　
（n + k）y + cos（n - k）y]dy}cos（mωc t + nω0 t +mαp，i） +

∑
< N′M >

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）mi

mπ2 ∫π-yi

π-y i-1
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{

[cos　　
（n + k）y + cos（n - k）y]dy}cos（mωc t + nω0 t +mαe，i） （3-70）

在线性调制区， M≤1， < N′M >≤ N′， 此时存在

y0 = π
2

y < N′M > = 0
{ （3-71）

根据式 （3-70）、 式 （3-71）， 可以得到基于载波垂直移相的任意多电平谐波

表达式， 并且， 由式 （3-70） 可看出， 在线性调制区中， 任何谐波表达式均不含

基波频率处的谐波， 基波幅值与调制度 M 成正比。 至于载波及载波倍数的谐波、
载波倍数的边带谐波是否包含， 这要视载波之间的相互相位关系而定。

当调制度 M > 1 时， 调制波处于过调制区域， 此时 < N′M > = N′。 过调制区与

线性调制区显著的区别在于 y < N′M > ≠0， 而且有

yN′ = arccos 1
M

■

■
■

■

■
■ （3-72）

因此， 虽然谐波系数与线性调制区是不同的概念， 但计算的思想是完全一致

的。 在过调制区存在

< N′M > = N′

y0 = π
2

yN′ = arccos 1
M

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（3-73）

根据式 （3-2）， 在过调制区多电平输出电压谐波的通用解析表达式可表示为

F（x，y） = F（ωc t，ω0 t） = < N′M > + ∑
∞

n = 1
A0ncosω0 t +

∑
N′

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）m（ i -1）

mπ2 ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{

[cos　　
（n + k）y + cos（n - k）y]dy}cos（mωc t + nω0 t +mαp，i） +

17



∑
N′

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）mi

mπ2 ∫π-yi

π-y i-1
∑
∞

k = 1
sin（k π

2 ）Jk（mπN′M）{

[cos　　
（n + k）y + cos（n - k）y]dy}cos（mωc t + nω0 t +mαe，i） （3-74）

式中

A0n = ∑
N′

i = 1
（A0n，p，i + A0n，e，i） （3-75）

下面对式 （3-75） 中的 A0n进行计算。
① 当 n = 1 时

当 n = 1 时， 则有

A01 = ∑
N′

i = 1
（A01，p，i + A01，e，i） = N′M

π （sin2y0 - sin2yN′） + 2N′M
π （y0 - yN′）

= N′M - N′M
π sin2yN′ -

2N′M
π yN′ （3-76）

② 当 n = 2， 4， 6， …， ∞时

当 n = 2， 4， 6， …， ∞时， 则有

A0n = 0 （3-77）
③ 当 n = 3， 5， 7， …， ∞时

当 n = 3， 5， 7， …， ∞时， 则有

A0n =∑
N′

i = 1
（A0n，p，i + A0n，e，i） = 4

nπ ∑
N′

i = 1
[（1 - i）sinyi -1 + isinnyi] +

∑
N′

i =1

2N′M
（n +1）π[sin（n +1）yi -1 -sin（n +1）yi] + 2N′M

（n -1）π[sin（n -1）yi -1 -sin（n -1）yi]{ }

= 4N′
nπ sinnyN′ +

2N′M
（n + 1）π[sin（n + 1） π

2 - sin（n + 1）yN′] +

2N′M
（n - 1）π sin（n - 1） π

2 - sin（n - 1）yN′[ ]

= 4N′
nπ sinnyN′ -

2N′M
（n + 1）πsin（n + 1）yN′ -

2N′M
（n - 1）πsin（n - 1）yN′ （3-78）

所以有

A0n =

N′M - N′M
π sin2yN′ -

2N′M
π yN′ 　 　 n = 1

4N′
nπsinnyN′ -

2N′M
（n +1）πsin（n +1）yN′ -

2N′M
sin（n -1）πsin（n -1）yN′　 　 n =3，5，7…，∞

0　 　 n = 2，4，6，…，∞

■

■

■

■
■
■

■
■
■

（3-79）
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由式 （3-79） 可知， 在过调制下， 由于 A0n≠0， 因此在输出电压的频谱中，
存在基波的奇次谐波， 基波的幅值与调制度 M 线性关系不再存在。 式 （3-73）、 式

（3-74）、 式 （3-79） 构成了在过调制区时完整的多电平谐波解析表达式。
上述是对基于载波垂直移相调制策略的通用分析， 实际应用中， 载波相位之间

具有特定的关系。 根据载波之间相位关系的不同， 可以分为具有特定载波初始相位

的三种调制策略， 即 APOD、 POD、 PD， 下面对这三种调制策略的谐波特性进行

分析。
（1） APOD 调制策略谐波解析表达式

对于所有相邻的载波相位相反的 APOD 调制方式， 正、 负半波的载波初相角如

图 3-12 所示。

图 3-12　 APOD 调制策略初相角示意图

将 αp，i = （ i-1）π， αe，i = iπ ， 代入式 （3-70） 可得

F（x，y）=< N′M > + N′Mcosω0 t +

2
mπ2∑

∞

m =1
∑
n =∞

n = -∞
∑
<N′M >

i =1
∫yi-1
yi
∑
∞

k =1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }cos（mωct + nω0t）

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

F1

+

2
mπ2∑

∞

m =1
∑
∞

n = -∞
∑
<N′M >

i =1
∫π-yi

π-yi-1
∑
∞

k =1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }cos（mωct + nω0t）

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

F2

（3-80）

式中
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F2 = 2
mπ2∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1
∫π-yi

π-y i-1
（ - 1） i∑

∞

k = 1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[cos（n + k）y +{
cos（n - k）y]dy　

　}cos（mωc t + nω0 t）

y′ = π - y
→

= 2
mπ2∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1
∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[（ - 1） n+kcos（n + k）y +{

（ - 1） n-kcos（n - k）y]dy　
　}cos（mωc t + nω

0
t ） （3-81）

F1 +F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m =1
∑
∞

n = -∞
∑
<N′M >

i =1
∫yi-1
yi
∑
∞

k =1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[（1 +（ -1）n +k）cos（n +k）y{ +

（1 + （ - 1） n - k）cos（n - k）y]dy　　}cos（mωc t + nω0 t）

= 2
mπ2 ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） ∫

yi-1

y i
2（cos2ny + 1）dy{ +

∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M） ∫yi-1

y i
[（1 + （ - 1） n + k）cos（n + k）y +

（1 + 　
　
（ - 1） n - k）cos（n - k）y]dy}cos（mωc t + nω0 t） （3-82）

在式 （3-82） 中， k， n 必须同时为奇数， 否则式 （3-82） 为 0， 所以， 式

（3-82） 可变为

F1 + F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） ∫

yi-1

y i
2（cos2ny + 1）dy +{

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M） ∫yi-1

y i
[cos（n + k） y + cos（n - k） y] dy 　　}cos

（mωc t + nω0 t）

= 2
mπ2 ∑

∞

m=1
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M）2 1

2n（sin2ny0 -sin2ny <N′M >） +y0 -y <N′M >[ ]{ -

2 ∑
∞

k =1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

sin（n + k）y <N′M >
n + k +

sin（n - k）y <N′M >
n - k[ ]}

cos（mωc t + nω0 t） （3-83）
在过调制区， 将式 （3-71） 代入式 （3-83） 得

F1 + F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） π - 1

n sin2nyN′ - 2yN′■

■
■

■

■
■{ -

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

sin（n + k）yN′
n + k +

sin（n - k）yN′
n - k[ ]}

cos（mωc t + nω0 t） （3-84）
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在线性调制区， 将式 （3-71） 代入式 （3-83） 得

F1 + F2 = 2
mπ ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M）cos（mωc t + nω0 t）{ } （3-85）

在式 （3-85） 中， 由于当 n = 2n′时， sin（nπ / 2） = 0， 所以有n = 2n′ - 1， （n′ =
0， ± 1， ± 2， …， ± ∞ ）， 因此式 （3-85） 可以进一步简化为

F1 + F2 = 2
mπ ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
J2n -1（mπN′M）sin （2n - 1） π

2[ ]cos[mωc t + （2n - 1）ω0 t]

（3-86）
根据式 （3-79）、 式 （3-80）、 式 （3-84）， 在过调制区， APOD 的谐波解析表

达式为

F（x，y） = N′ + ∑
∞

n = 1
A0ncosnω0 t + ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn_ APODcos[mωc t + （2n - 1）ω0 t]

（3-87）
式中， A0n如式 （3-79） 所示， Amn_ APOD为

Amn_ APOD = 2
mπ2 sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） 1

n （sin2ny0 - sin2ny <N′M > ） + y0 -[ y <N′M >{ ] -

2 ∑
∞

k =1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M） sin（n + k）y <N′M >

n + k +
sin（n - k）y <N′M >

n - k[ ]}
（3-88）

根据式 （3-80）、 式 （3-86） 在线性调制区， APOD 的谐波解析表达式为

F（x，y） = < N′M > + N′Mcosω0 t + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn_ APODcos[mωc t + （2n - 1）ω0 t]

（3-89）
式中， Amn_ APOD为

Amn_ APOD = 2
mπJ2n -1（mπN′M）sin （2n - 1） π

2[ ]cos[mωc t + （2n - 1）ω0 t]

（3-90）
由式 （3-87）、 式 （3-89） 可知， APOD 调制策略谐波分布特点如下：

① 在线性调制区， 输出电压中只存在载波倍数的边带谐波， 不含载波及其倍

数的载波谐波；
② 过调制区的谐波特性与线性调制区相比， 增加了基波的奇数倍次谐波， 除

此之外， 谐波分布特性与线性调制区一样， 但谐波幅值是不相同的；
③ 等效载波频率仍为 fc， 没有发生改变。 由于 Bessel 函数的性质， 谐波幅值

将会随着输出电平数的增加而减少。
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（2） POD 调制策略谐波解析表达式

对于正载波与负载波相位相反的 POD 调制策略， 正、 负半波的载波初相角如

图 3-13 所示。

图 3-13　 POD 调制策略初相角示意图

将 αp，i = π， αe，i = 0， 代入式 （3-70） 得

F（x，y）= F（ωc t，ω0 t） = < N′M > + N′Mcosω0 t +

∑
< N′M >

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）mi
mπ2 ∫yi-1

y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }cos（mωct + nω0t）

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

F1

+

∑
< N′M >

I = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）mi
mπ2 ∫π-yi

π-y i-1
∑
∞

k = 1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }cos（mωct + nω0t）

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

F2

（3-91）
式中

F1 = ∑
< N′M >

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）mi

mπ2 ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[cos（n + k）y +{

cos（n - k）y]dy　　}cos（mωc t + nω0 t） （3-92）

F2
y′ = π - y

→ = ∑
< N′M >

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）mi

mπ2 ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{

　
　
[（ - 1） n + kcos（n + k）y + （ - 1） n - kcos（n - k）y]dy}
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cos（mωc t + nω0 t） （3-93）
根据式 （3-92）、 式 （3-93） 可得

F1 + F2 =∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1

2（ - 1）mi

mπ2 ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）{

[cos（n + k）y + （ - 1） n + kcos（n + k）y + cos（n - k）y + （ - 1） n - k

cos（n - k）y] 　　
dy}cos（mωc t + nω0 t） （3-94）

在式 （3-94） 中， k， n 只能为奇数， 否则， 式 （3-94） 为零。 下面分两种情况

讨论：
① 当 m 为偶数， n 为奇数时

当 m 为偶数， n 为奇数时， 则有

F1 + F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） ∫

y0

y < N′M >

2（cos2ny + 1）dy +{

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M） ∫y0

y < N′M >
[cos（n + k）y + cos（n - k）y] 　　}cos

（mωc t + nω0 t）

= 2
mπ2 ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） π -

sin2ny < N′M >
n - 2y < N′M >

■

■
■

■

■
■{ -

2 ∑
∞

k =1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M） sin（n + k）y <N′M >

n + k +
sin（n - k）y <N′M >

n - k[ ]}
cos（mωc t + nω0t） （3-95）

在线性调制区， 将式 （3-71） 代入式 （3-95） 可得

F1 + F2 = 2
mπ ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M）cos（mωc t + nω0 t） （3-96）

在过调制区， 将式 （3-73） 代入 （3-95） 可得

F1 + F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） π -

sin2nyN′
n - 2yN′

■

■
■

■

■
■{ -

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

sin（n + k）yN′
n + k +

sin（n - k）yN′
n - k[ ]}

cos（mωc t + nω0 t） （3-97）

② 当 m 为奇数， n 为奇数时
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当 m 为奇数， n 为奇数时， 则有

F1 + F2 = 2
mπ ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
2 ∑

< N′M > -1

i = 1
（ - 1） i -1 sin2nyi

2n + yi
■

■
■

■

■
■[ ] - （ - 1） < N′M >{

（sin2ny < N′M > + y < N′M > ） + 2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

1
n +k 2 ∑

<N′M > -1

i =1
（ -1）i -1sin（n +k）yi[ ] -（ -1） <N′M > sin（n +k）y <N′M >[ ] +

1
n - k 2 ∑

< N′M > -1

i = 1
（ - 1） i -1 sin（n - k）yi[ ] - （ - 1） < N′M > sin（n - k）y < N′M >[ ]}

cos（mωc t + nω0 t） （3-98）
在线性调制区， 将式 （3-71） 代入式 （3-98） 可得

F1 + F2 = 2
mπ ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
2 ∑

< N′M > -1

i = 1
（ - 1） i -1 sin2nyi

2n + yi
■

■
■

■

■
■ +{

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M） 2

n + k ∑
< N′M > -1

i = 1
（ - 1） i -1 sin（n + k）yi +[

2
n - k ∑

< N′M > -1

i = 1
（ - 1） i -1 sin（n - k）yi ]}cos（mωc t + nω0 t） （3-99）

在过调制区， 将式 （3-73） 代入式 （3-98） 可得

F1 + F2 = 2
mπ∑

∞

m =1
∑
∞

n = -∞
2∑
N′-1

i =1
（ -1） i -1 sin2nyi

2n + yi
■

■
■

■

■
■[ ] - （ -1）N′（sin2nyN′ + yN′） +{

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M） 2

n + k
∑
N′-1

i = 1
（ - 1） i -1 sin（n + k）yi -[

（ - 1）N′ sin（n + k）yN′
　
　]+

1
n - k 2∑

N′-1

i = 1
（ - 1） i -1 sin（n - k）yi[ ]- （ - 1）N′ sin（n - k）yN′[ ]}

cos（mωc t + nω0 t） （3-100）
在线性调制区， 根据式 （3-91）、 式 （3-96）、 式 （3-99） 可得 POD 调制策略

的谐波解析表达式为

　 F（x，y） = F（ωc t，ω0 t）

= < N′M > + N′Mcosω0 t + ∑
∞

m = 2，4，6…
∑
∞

n = 1，3，5…
Amn_ POD_ 1cos（mωc t + nω0 t） +

∑
∞

m = 1，3，5…
∑
∞

n = 1，3，5…
Amn_ POD_ 2cos（mωc t + nω0 t） （3-101）

式中， Amn_ POD_ 1为

Amn_ POD_ 1 = 2
mπsin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M）cos（mωc t + nω0 t） （3-102）
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Amn_ POD_ 2为

Amn_ POD_ 2 = 2
mπ 2 ∑

< N′M > -1

i = 1
（ - 1） i -1 sin2nyi

2n + yi
■

■
■

■

■
■{ +

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

2
n +k

∑
<N′M > -1

i =1
（ -1）i -1sin（n +k）yi +

2
n -k ∑

<N′M > -1

i =1
（ -1）i -1sin（n -k）yi■

■
■
■

■

■
■
■}

（3-103）
在过调制区， 根据式 （3-97）、 式 （3-100） 可得 POD 调制策略的谐波解析表

达式为

　 　 　 F（x，y） = F（ωc t，ω0 t） = N′ + ∑
∞

n = 1
A0ncosω0 t +

∑
∞

m = 2，4，6…
∑
∞

n = 1，3，5…
Amn_ POD_ 1cos（mωc t + nω0 t） +

∑
∞

m = 1，3，5…
∑
∞

n = 1，3，5…
Amn_ POD_ 2cos（mωc t + nω0 t） （3-104）

式中， A0n如式 （3-79） 所示， Amn_ POD_ 1为

Amn_ POD_ 1 = 2
mπ2 sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） π -

sin2nyN′
n - 2yN′

■

■
■

■

■
■{ -

2 ∑
∞

k =1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

sin（n + k）yN′
n + k + sin（n - k）yN′

n - k ][ }
（3-105）

Amn_ POD_ 2为

Amn_ POD_ 2 = 2
mπ 2∑

N′-1

i = 1
（ - 1） i -1 sin2nyi

2n + yi
■

■
■

■

■
■[ ] - （ - 1）N′（sin2nyN′ + yN′） +{

2 ∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

2
n + k

∑
N′-1

i = 1
（ - 1） i -1 sin（n + k）yi - （ - 1）N′sin（n + k）yN′[ ] +

2
n - k ∑

N′ -1

i =1
（ - 1） i -1 sin（n - k）yi - （ - 1）N′sin（n - k）yN′ ][ } （3-106）

根据式 （3-101）、 式 （3-104） 可得 POD 调制策略的特点如下：
① 在线性调制区， 输出电压谐波中不会产生载波倍数的谐波， 只存在载波倍

数的边带谐波；
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图 3-14　 PD 调制策略初相角示意图

② 与线性调制区相比， 在过调

制区， 输出电压谐波中增加了基波的

奇数倍次谐波；
③ 等效载波频率没有提高， 但随

着电平数的增加， 谐波幅值随之减少。
（3） PD 调制策略谐波解析表达式

对于所有载波相位相同的 PD 调

制策略， 正、 负半波的载波初相角如

图 3-14 所示。
将 αp，i = αe，i =0， 代入式 （3-70）

可得

F（x，y）= < N′M > + N′Mcosω0 t +

∑
< N′M >

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）m（ i -1）

mπ2 ∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }cos（mωct + nω0t）

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

F1

+

∑
< N′M >

i = 1
∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2（ - 1）mi
mπ2 ∫π-yi

π-y i-1
∑
∞

k = 1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }cos（mωct + nω0t）

■■ ■■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■

F2 （3-107）
下面分两种情况加以讨论：
① 当 m = 2， 4， 6， …， ∞时

当 m = 2， 4， 6， …， ∞时， 则有

F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 2，4，6…
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1
∫π-yi

π-y i-1
∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[cos（n + k）y +{

cos（n - k）y]dy　　}cos（mωc t + nω0 t）
y′ = π - y

→

= 2
mπ2 ∑

∞

m = 2，4，6…
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1
∫yi-1
y i
∑
∞

k = 1
sin（k π

2 ）Jk（mπN′M）{

[（ - 1） n + kcos（n + k）y + （ - 1） n - kcos（n - k）y]dy　　}cos（mωc t + nω
0
t）

（3-108）

F1 + F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 2，4，6，…
∑
∞

n = -∞
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） ∫

y0

y < N′M >

2（cos2ny + 1）dy +{

∫y0
y < N′M >

∑
∞

k = 1，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[（1 + （ - 1） n + k）cos（n + k）y +

（1 + （ - 1） n + k）cos（n - k）y]dy　　}cos（mωc t + nω0 t） （3-109）
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在式 （3-109） 中， 当 n = ± 1， ± 3， ± 5， …， ± ∞ ； k = 1， 3， 5， …， ∞
时， 式 （3-109） 不为零， 因此， 式 （3-109） 可被进一步简化为

F1 + F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 2，4，6…
∑
∞

n = ±1，±3，±5…
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M）{

[π -2y < N′M > -
sin2ny < N′M >

n ] - 2 ∑
∞

k = 1，3，5…k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

sin（n + k）y < N′M >
n + k +

sin（n - k）y < N′M >
n - k[ ]}cos（mωc t + nω0 t） （3-110）

在过调制区， 将式 （3-73） 代入式 （3-110） 可得

F1 + F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 2，4，6…
∑
±∞

n = ±1，±3，±5…
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） π -2yN′ -

sin2nyN′
n

■

■
■

■

■
■{ -

2 ∑
∞

k = 1，3，5，…，k≠ n
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）

sin（n + k）yN′
n + k +

sin（n - k）yN′
n - k[ ]}

cos（mωc t + nω0 t） （3-111）
在线性调制区， 将式 （3-71） 代入式 （3-110） 可得

F1 + F2 = 2
mπ ∑

∞

m = 2，4，6，…
∑
±∞

n = ±1，±3，±5，…
sin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M）cos（mωc t + nω0 t）

（3-112）
② 当 m = 1， 3， 5， …， ∞时

当 m = 1， 3， 5， …， ∞时， 则有

F1 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 1，3，5…
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1

∫yi
y i-1

（ - 1） i∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }

cos（mωc t + nω0 t） （3-113）

F2 = 2
mπ2 ∑

∞

m = 1，3，5…
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1

∫π-yi

π-y i-1
（ - 1） i∑

∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy{ }

cos（mωc t + nω0 t）
y′ = π - y

→

= 2
mπ2 ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
∑

< N′M >

i = 1

- ∫yi
y i-1

（ - 1） i∑
∞

k = 1
sin k π

2
■

■
■

■

■
■Jk（mπN′M）[（ - 1） n + kcos（n + k）y + （ - 1） n - kcos（n - k）y]dy{ }

cos（mωc t + nω
0
t） （3-114）
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　 　 当 k 为偶数时， F1 + F2 = 0； 且当 k 为奇数， n 为奇数时， F1 + F2 = 0。 因此，
k = 1， 3， 5， …， ∞ ； n = 0， ± 2， ± 4， ± 6， …， ± ∞ 。 显然， k≠ | n | ， 由此

可得

F1 + F2 = 4
mπ2 ∑

∞

m = 1，3，5…
∑
±∞

n = 0，±2，±4…
∑
<N′M>

i = 1
∫yi
y i-1

（ - 1） i∑
∞

k = 1
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M）{
　 [cos（n + k）y + cos（n - k）y]dy}cos（mωc t + nω0 t）

= 4
mπ2 ∑

∞

m = 1，3，5…
∑
±∞

n = 0，±2，±4…
∑
∞

k = 1，3，5…
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M） ∑
<N′M>

i = 1
（ - 1） i

　 sin（n + k）
n + k

yi
yi -1

+ sin（n - k）
n - k

yi
yi -1

[ ]cos（mωc t + nω0 t）

= 4
mπ2 ∑

∞

m = 1，3，5…
∑
±∞

n = 0，±2，±4…
∑
∞

k = 1，3，5…
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M） 1
n + k{ [ sin（n + k）

　 π
2 + 2 ∑

<N′M> -1

i = 1
（ - 1） isin（n + k）yi + （ - 1） <N′M> sin（n + k）y<N′M> ] + 1

n - k

　 [ sin（n - k） π
2 +2 ∑

<N′M> -1

i =1
（ -1） isin（n - k）yi + （ -1）<N′M> sin（n - k）y<N′M> ] }

　 cos（mωc t + nω0 t） （3-115）
在过调制区域时， 将式 （3-73） 代入式 （3-115） 可得

F1 + F2 = 4
mπ2 ∑

∞

m =1，3，5…
∑
±∞

n =0，±2，±4…
∑
∞

k =1，3，5…
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M） { 1
n + k [ sin（n + k） π

2 +

　 2∑
N′-1

i = 1
（ - 1） isin（n + k）yi + （ - 1）N′sin（n + k）yN′ ] + 1

n - k [ sin（n - k）

　 π
2 + 2∑

N′-1

i = 1
（ - 1） isin（n - k）yi + （ - 1）N′sin（n - k）yN′ ] } cos（mωc t + nω0 t）

（3- 116）
在线性调制区域内， 将式 （3-71） 代入式 （3-115） 可得

F1 + F2 = 4
mπ2 ∑

∞

m =1，3，5…
∑
±∞

n =0，±2，±4…
∑
∞

k =1，3，5…
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M） { 1
n + k [ sin（n + k） π

2 +

2 ∑
<N′M> -1

i = 1
（ - 1） isin（n + k）yi ] + 1

n - k [ sin（n - k） π
2 + 2 ∑

<N′M> -1

i = 1
（ - 1） i

sin（n - k）yi ] } cos（mωc t + nω0 t） （3-117）

根据式 （3-111）、 式 （3-116）， 可得 PD 调制策略在过调制区的谐波解析表达

式为
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F（x，y） = N′ + ∑
∞

n = 1
A0ncosnω0 t + ∑

∞

m = 1，3，5…
Am0_PDcosmωc t + ∑

∞

m = 2，4，6…
∑
±∞

n = ±1，±3，±5…

　 Amn_POD_1cos（mωc t + nω0 t） + ∑
∞

m = 1，3，5…
∑
±∞

n = ±2，±4，±6…
Amn_POD_2

　 cos（mωc t + nω0 t） （3-118）
式中， A0n如式 （3-79） 所示， Am0_PD为

Am0_PD = 8
mπ2 ∑

∞

k =1，3，5…
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M） { 1
k [ sin k π

2（ ） + 2∑
N′-1

i =1
（ - 1） isin（kyi） +

（ - 1）N′sin（kyN′） ] } （3-119）

Amn_PD_1为

Amn_PD_1 = 2
mπ2 { sin n π

2（ ）Jn（mπN′M） [π - 2yN′ -
sin2nyN′

n ] - 2 ∑
∞

k =1，3，5…k≠ n

sin k π
2（ ）Jk（mπN′M）[

sin（n + k）yN′
n + k +

sin（n - k）yN′
n - k ]} （3-120）

Amn_PD_2为

Amn_PD_2 = 4
mπ2 ∑

∞

k = 1，3，5…
sin（k π

2 ）Jk（mπN′M） { 1
n + k [ sin（n + k） π

2 +

2∑
N′-1

i = 1
（ - 1） isin（n + k）yi + （ - 1）N′sin（n + k）yN′ ] + 1

n - k

[ sin（n - k） π
2 + 2∑

N′-1

i = 1
（ - 1） isin（n - k）yi + （ - 1）N′sin（n - k）yN′ ] }

（3-121）
根据式 （3-112）、 式 （3-117）， 可得 PD 调制策略在线性调制区的谐波解析表

达式为

F（x，y） = <N′M> + N′Mcosω0 t + ∑
∞

m = 1，3，5…
Am0_PDcosmωc t + ∑

∞

m = 2，4，6…
∑
±∞

n = ±1，±3，±5…

Amn_POD_1cos（mωc t + nω0 t） + ∑
∞

m = 1，3，5…
∑
±∞

n = ±2，±4，±6…
Amn_POD_2cos

（mωc t + nω0 t） （3-122）
式中， Am0_PD为

Am0_PD = 8
mπ2 ∑

∞

k =1，3，5…
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M） { 1
k [ sin k π

2（ ） + 2 ∑
<N′M> -1

i =1
（ - 1） isin（kyi） }

（3-123）
Amn_PD_1为

Amn_PD_1 = 2
mπsin n π

2
■

■
■

■

■
■Jn（mπN′M） （3-124）
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Amn_PD_2为

Amn_PD_2 = 4
mπ2 ∑

∞

k = 1，3，5…
sin k π

2（ ）Jk（mπN′M） { 1
n + k [ sin（n + k） π

2 + 2 ∑
<N′M> -1

i = 1

（ - 1） isin（n + k）yi ] + 1
n - k [ sin（n - k） π

2 + 2 ∑
<N′M> -1

i = 1

（ - 1） isin（n - k）yi] } （3-125）

根据式 （3-118）、 式 （3-122） 可以归纳出 PD 调制策略的谐波分布特点如下：
① 在线性调制区， 谐波包括奇次载波倍数的谐波、 奇次载波倍数的偶次边带

谐波、 偶次载波倍数的奇次边带谐波。 谐波不包括偶次倍数的谐波、 偶次倍数的偶

次边带谐波、 奇次倍数的奇次边带谐波；
② 由式 （3-122） 可知， 该调制策略同样不会提高等效载波频率， 但随着电平

数的增加， 谐波的幅值会随之减少；
③ 过调制区的谐波特性与线性调制区相比， 输出谐波中增加了基波的奇数倍

次谐波；
④ 奇次载波倍数的谐波在三相系统中， 由于相与相之间的载波相位没有偏移，

因此， 在线电压中， 不存在奇次载波倍数的谐波。
3. 基于载波水平移相的多电平调制策略分析[148-150]

图 3-15　 单相双极性 SPWM 调制原理图

对于一个 N + 1 电平的变换器， 可

以采用 N 个载波与调制波相交所形成的

N 个两电平 PWM 波进行叠加来实现 N +
1 电平输出。 这里 N 个载波相位之间依

次错开 2π / N。 两电平载波移相调制策略

（PS） 的基础是两电平双极性 PWM 谐波

分析表达式， 调制原理如图 3-15 所示。
为了方便计算， 在图 3-15 中， 将 0 坐标

轴下移。
对于图 3-15 所示中的开关函数 F

（x， y）， 仍采用双边傅里叶方法对两电

平输出电压谐波进行分析。 将 0 坐标轴下移后， 参考电压波形变为

g（y） = 1
2 + Amcosω0 t =

1
2 + Amcosy （3-126）

在一个载波周期内， 调制波与三角载波的相交情况如图 3-16 所示， 则有

uΔ1 = - 1
π xL

uΔ2 = 1
π xR

■

■

■

■
■

■■

（3-127）
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式中， xL， xR 表示一个载波周期内载波与调制波的交点角度。

图 3-16　 载波周期内， 调制

波与载波的相交情况

对于 xL， 有 uΔ = uΔ1， 则

xL = - π
2 （1 +Mcosy） （3-128）

对于 xR， 有 uΔ = uΔ2， 则

xR = π
2 （1 +Mcosy） （3-129）

式中， M 为调制度， 其定义为

M =
Am
1 / 2 = 2Am （3-130）

两电平输出电压的开关函数 F（x， y） 表达式为

F（x，y） =
1，xL≤x≤xR， - π≤y≤π
0， - π≤x < xL，xR < x≤π， - π≤y≤π{ （3-131）

根据式 （3-6）、 式 （3-131） 可计算各种谐波分量。
（1） 直流分量的计算

对于 m = 0， n = 0 时有

A00 = 1
2π2∫π-π∫

xR

xL
F（x，y） = 1

2π2∫π-π∫
π
2 （1 +Mcosy）

- π
2 （1 +Mcosy）

dxdy = 1
2π2∫π-ππ（1 + Mcosy）dy = 1

（3-132）
（2） 基波谐波的计算

对于 m = 0， n≠0 时， 基波谐波的幅值 C0n为

C0n = 1
2π2∫π-π∫

xR

xL
F（x，y） = 1

2π2∫π-π∫
π
2 （1 +Mcosy）

- π
2 （1 +Mcosy）

ejnydxdy

= 1
2π∫

π

-π
ejnydy + M

2π∫
π

-π
（cosny + jsinny）cosydy

= 1
2π∫

π

-π
ejnydy + M

4π∫
π

-π
{[cos（n + 1）y + cos（n - 1）y] + j[sin（n + 1）y +

　 sin（n - 1）y]}dy （3-133）
在式 （3-133） 中， 当 n≠ ±1， C0n = 0； 当 n = 1 时， C01 =M / 2。
（3） 载波及载波倍数的谐波、 载波倍数的边带谐波系数计算

对于 m≠0， n = 0， ± 1， ± 2， …， 载波及载波倍数的谐波、 载波倍数的边带

谐波系数 Cmn为

Cmn = 1
2π2∫π-π∫

xR

xL
F（x，y） = 1

2π2∫π-π∫
xR

xL
ej（mx+ny） dxdy = 1

2jmπ2∫π-πejny（ejmxR - ejmxL）dy

（3-134）
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根据式 （3-32）、 式 （3-128）、 式 （3-129） 可得

ejmxR - ejmxL = ejmπ
2 ejmπ

2 Mcosy - e - jmπ
2 e -jmπ

2 Mcosy

= J0 m π
2 M（ ）（ejm

π
2 - e -jmπ

2 ） + 2∑
∞

k =1
（ejm

π
2 jk - e -jmπ

2 j -k）Jk m π
2 M（ ）cos（ky）

= 2jsin m π
2（ ）J0（m π

2 M） + 2∑
∞

k = 1
2jsin[（m + k） π

2 ]Jk m π
2 M（ ）cos（ky）

（3-135）
将式 （3-135） 代入式 （3-134） 中可得

Cmn = 1
2jmπ2∫π-πejny {2jsin m π

2（ ）J0 m π
2 M（ ） + 2∑

∞

k = 1
2jsin [（m + k） π

2 ]

　 Jk m π
2 M（ ）cos（ky） } dy

= 1
mπ2∫π-π { sin [（m + n） π

2 ] Jn m π
2 M（ ）[（cos2ny + 1） + jsin2ny] +

　 ∑
∞

k = 1，k≠n
sin [（m + k） π

2 ] Jk m π
2 M（ ） { [ cos（n + k）y + cos（n - k）y ] +

　 j[sin（n + k）y + sin（n - k）y] } } dy

= 2
mπJn m π

2 M（ ）sin [（m + n） π
2 ] （3-136）

所以， 根据式 （3-132）、 式 （3-135）、 式 （3-136）， 可得两电平输出电压谐波表

达式为

F（x，y） = 1
2 + M

2 cos（ω0 t） + ∑
+∞

m = 1
∑
+∞

n = -∞

2
mπJn m π

2 M（ ）sin [（m + n） π
2 ]

cos（mωc t + nω0 t） （3-137）
式 （3-137） 是分析基于移相原理多载波 PWM 调制策略的基础。 由该式可以看出：
当 m， n 同为奇数或同为偶数时有

sin [（m + n） π
2 ] = 0

即输出电压中既不存在奇次载波倍数的奇次边带谐波， 又不存在偶次载波倍数的偶

次边带谐波。
对于相邻载波水平移相 2π / N 而言， 设第 i （ i = 1， 2， …， N） 个两电平 （不

考虑直流分量） 的输出电压谐波表达式为

Fi（x，y） = F1 [ x + （ i - 1） 2π
N ，y ] = M

2 cos（ω0 t） + ∑
+∞

m = 1
∑
+∞

n = -∞

2
mπJn m π

2 M（ ）

sin [（m + n） π
2 ] cos [m ωc t + （ i - 1） 2π

N（ ） + nω0 t ] 　 　 （3-138）
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N 个两电平经过水平移相叠加后， 所得到的总的输出电压谐波表达式为

F（x，y） = ∑
N

i = 1
Fi（x，y） = NM

2 cos（ω0 t） + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = ±1

2
mπJn m π

2 M（ ）sin [（m + n） π
2 ]

∑
N

i = 1
cos [m ωc t + （ i - 1） 2π

N（ ） + nω0 t ] （3-139）

在此先考察一个三角公式， 其表达式为

∑
N

i =1
[ cos α + i 2πmN（ ） + jsin（α + i 2πmN ） ] = ∑

N

i =1
ej（α+i

2πm
N ） = ∑

N

i =1
ejα+j·i

2πm
N = ejα∑

N

i =1
ej·i

2πm
N

（3-140）
①当 m≠m′N 时 （m′ = 1， 2， …， ∞ ）

当 m≠m′N 时 （m′ = 1， 2， …， ∞ ），∑
N

i = 1
ej·i2πmN 为等比数列， 即

∑
N

i = 1
[ cos α + i 2πmN（ ） + jsin α + i 2πmN（ ） ] = ejα∑

N

i = 1
ej·i2πmN = ejα·ej2πmN - ej2πNN ej2πmN

1 - ej2πmN

（3-141）
又因 ej·2π = 1， 所以式 （3-141） 可改写为

∑
N

i = 1
[ cos α + i 2πmN（ ） + jsin α + i 2πmN（ ） ] = 0 （3-142）

所以有

∑
N

i = 1
cos α + i 2πmN（ ） = 0

∑
N

i = 1
sin α + i 2πmN（ ） = 0

■

■

■

■
■

■
■

（3-143）

②当 m =m′N 时 （m′ = 1， 2， …， ∞ ）
当 m =m′N 时 （m′ = 1， 2， …， ∞ ）， 则有

∑
N

i = 1
[ cos α + i 2πmN（ ） + jsin α + i 2πmN（ ） ] = ejα∑

N

i = 1
ej·i2πmN = ejα∑

N

i = 1
ej·im′2π

= Nejα = Ncosα + j·Nsinα （3-144）
所以有

∑
N

i = 1
cos α + i 2πmN（ ） = Ncosα （3-145）

∑
N

i = 1
sin α + i 2πmN（ ） = Nsinα （3-146）

因此， 当 m =m′N 时 （m′ = 1， 2， …， ∞ ）， 将式 （3-145） 代入式 （3-139） 可得
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F（x，y） = ∑
N

i = 1
Fi（x，y） = NM

2 cos（ω0 t） + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2
mπJn m π

2 M（ ）sin [（m + n） π
2 ]

　 ∑
N

i = 1
cos [m ωc t + （ i - 1） 2π

N（ ） + nω0 t ]

= NM
2 cos（ω0 t） + ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn_2PScos（mNωc t + nω0 t） （3-147）

式中， Amn_2PS为

Amn_2PS = 2
mπJn mN π

2 M■

■
■

■

■
■sin [（mN + n） π

2 ] （3-148）

由式 （3-147） 可得基于载波水平移相的多电平调制策略的特点如下：
① 总的输出基波电压幅值为 NM / 2， 是所有两电平基波电压幅值之和；
② 当 n = 0 时， 存在载波倍数的谐波， 且当 N 为偶数时有

sin [（mN + n） π
2 ] = 0

因此在 n = 0， N 为偶数的情况下， 不存在载波倍数的谐波；
③ 存在 Nfc 及 Nfc 倍数的边带谐波。 基于移相调制策略， 等效载波频率提高到

Nfc， 这是基于载波水平移相调制策略最大的特点；
④ 提高 N， 可以更有效地提高等效载波频率， 因此， 输出电压中所包含的谐

波更容易被滤掉；
⑤ 在基于载波水平移相的调制策略中， 各个两电平的调制方法完全相同， 只

是载波的水平相位发生了变化。 因此， 该特点更适合模块化结构的多电平变换器拓

扑结构。

3. 2. 5　 多电平 SPWM 调制策略仿真[151-153]

在获得上述多电平调制策略的谐波解析表达式后， 采用 Pspice 对各种调制策

略进行仿真， 以此来验证各种解析表达式所表明的谐波特性。 为了与所推导的各种

谐波解析表达式相互比较， 在 Pspice 中， 所采用的仿真模型均是基于实际电路所

产生的， 而不是应用所得出的数学表达式。
对于每一种多电平多载波调制技术， 都包括以下三种自由度：
① 载波比 mf， mf = fc / f0， 其中， fc 为载波频率， f0 为调制信号波频率。
② 调制度 M， M = Am / （N′Ac）， 其中， Am 为正弦调制波幅值， Ac 为三角载波幅

值。 对于每一种调制技术， N′取值见表 3-1 （N 为每种调制策略所采用的载波数）。
③ 调制信号与载波之间的相角偏移为 ϕ。

表 3-1　 各种调制策略所对应的 N′

调制策略 PD APOD POD PS

N′ N / 2 N / 2 N / 2 1
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　 　 下面分别对所提出的基于多载波的 PWM 调制策略在 5 电平、 7 电平下进行了

仿真研究， 比较各种调制策略在线性调制区的特性， 同时， 以 5 电平为例， 分析调

制策略在过调制区对输出波形频谱的影响。 采用对未滤波前的波形进行分析， 摆脱

了因滤波器设计不一致而造成的影响， 更能够体现多电平调制方法的本质， 可方便

直接地对多电平调制方法进行分析比较。 图 3-17、 图 3-18、 图 3-19 和图 3-20 分别

给出了在线性调制区仿真结果， 图 3-21 所示为在过调制区仿真结果。
仿真时采用的参数如下：
载波频率 fc = 1050Hz， 调制信号波频率 f0 = 50Hz， 载波比 mf = 21， 调制度M =

0. 9 （在过调制区 M = 1. 2）， 相位偏移角 ϕ = 0。
图 3-17a 所示为 PD 调制策略载波分布图， 图 3-17c 为 5 电平相电压频谱图，

由图 3-17c 所示可见， 采用 PD 调制策略所引起的最严重的谐波位于一次载波频率

fc 处， 频谱中存在着载波谐波及载波倍数的边带谐波， 这与采用式 （3-122） 的分

析结果相一致。
图 3-18a 所示为 APOD 调制策略载波分布图， 图 3-18c 为 5 电平相电压频谱

图， 由图 3-18c 所示可见， 采用 APOD 调制策略所引起的最严重的谐波以一次载波

图 3-17　 PD 调制策略的仿真
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图 3-17　 PD 调制策略的仿真 （续）

图 3-18　 APOD 调制策略仿真

09



图 3-18　 APOD 调制策略仿真 （续）

频率 fc 为中心的边带谐波处， 频谱中只存在载波倍数的边带谐波， 不存在载波倍

数的谐波， 这与采用式 （3-89） 的分析结果相一致。
图 3-19a 所示为 POD 调制策略载波分布图， 图 3-19c 为 5 电平相电压频谱图，

由图 3-19c 所示可见， 采用 POD 调制策略所引起的最严重的谐波以一次载波频率

fc 为中心的边带谐波处， 频谱中只存在载波倍数的边带谐波， 不存在载波倍数的谐

波， 这与采用式 （3-101） 的分析结果相一致。
从对图 3-17c、 图 3-18c、 图 3-19c 所示的三种调制策略的 5 电平相电压频谱的

分析可得出： PD 的调制策略将更多的谐波能量注入到载波谐波， 而 APOD 和 POD
的调制策略则将更多的谐波能量注入到载波的边带谐波。 在考虑三相变换系统的情

况下， APOD 与 PD 调制策略相比时， APOD 调制策略将谐波能量注入到边带谐波，
不存在载波谐波； 而 PD 调制策略将谐波能量主要注入到载波谐波中， 边带谐波的

能量较少。
图 3-22、 图 3-23、 图 3-24 和图 3-25 分别给出了 PD、 APOD、 POD 和 PS 调制

策略的 7 电平频谱仿真曲线。
值得注意的是， 对于三相变换器， 在线电压中因调制波发生了相移， 使谐波含

量也发生了相移， 所以一部分载波倍数的边带谐波会被抵消， 这是三相系统固有的

特性， 与采用何种调制策略无关。 同时， 由于在三相系统中所采用的载波是相同

的， 相电压中存在的载波倍数的谐波在线电压中相互抵消了。 因此， 对于三相变换

系统， 无论采用 PD、 APOD 或 POD， 在线电压中均不存在载波倍数的谐波， 但相

对于 APOD 与 POD， PD 含有更少的边带谐波， 因此 PD 更适合于三相变换系统。
另外， 由图 3-17c、 图 3-18c、 图 3-19c 所示可见， 开关器件的平均开关频率等于载

波频率。
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图 3-19　 POD 调制策略仿真

　 　 由图 3-20a 所示的 PS 调制策略载波分布图可见， 对于 5 电平， 4 个载波移相

90°； 由图 3-19c 所示的 5 电平相电压频谱图可见， 最严重的谐波为以 4fc 为中心的

边带谐波； 同时， 由于 N = 4 （偶数）， 所以不存在载波及载波倍数的谐波； 对于
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N + 1 电平， 谐波为以 Nfc 为中心的边带谐波， 这与采用式 （3-147） 分析结果相

一致。

图 3-20　 PS 调制策略仿真
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将图 3-22、 图 3-23、 图 3-24 和图 3-25 所示的 PD、 APOD、 POD 和 PS 调制策

略的 7 电平频谱仿真曲线与图 3-17c、 3-18c、 3-19c、 3-20c 所示的 PD、 APOD、
POD 和 PS 调制策略的 5 电平频谱仿真曲线相比较， 可发现从 5 电平到 7 电平， 对

于基于载波分布的 PD、 APOD、 POD 调制策略而言， 主要谐波分布的特性没有发

生改变， 最重要的谐波依然是围绕着载波频率 fc。 但是， 围绕着载波频率 fc 的谐

波幅值减少， 边带谐波的幅值却增加了， 而且有向基波移动的趋势， 这相当于给频

谱中引入了低次谐波， 对滤波器的设计带来困难， 这是对系统不利的一方面； 同

时， 随着电平数的增加， 输出电压波形中谐波的幅值相应减少， 这也是多电平变换

器电平数增加的一个优点。 对于基于载波移相的 PS 而言， 随着电平数的增加， 在基

波与最重要的谐波含量之间的距离相应增加， 获得较高的等效载波频率。 产生这种现

象的根本原因就是 PS 均包含着载波水平移相技术， 在波形叠加过程中， 通过较低次

谐波的相互抵消得到较高的等效载波频率， 而不是将谐波简单地向高次推移。

图 3-21　 在过调制区 PD 和 PS 调制策略的仿真频谱图
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图 3-22　 PD 调制策略 7 电平相电压频谱

图 3-23　 APOD 调制策略 7 电平相电压频谱

图 3-24　 POD 调制策略 7 电平相电压频谱

由对图 3-21 所示在过调制区时 PD、 PS 调制策略 5 电平相电压频谱分析可知，
仿真结果显示在过调制区存在着 3、 5、 7 等奇次的基波谐波分量， 这在线性调制区

是不存在的。 除此之外， 将过调制区与线性调制区相比可知， 载波倍数的谐波、 载

波倍数的边带谐波分布特性是相同的， 只是相应的幅值发生了变化， 这表明各种调
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图 3-25　 PS 调制策略 7 电平相电压频谱

制策略在线性调制区所具有的性质同样适用于过调制区， 这与采用式 （3-74）、 式

（3-79） 分析结果相一致。
在对以上的多电平调制策略进行 MATLAB 仿真后， 基于所研制的三电平大功

率变频器实验平台 （系统框图如图 3-26 所示）， 对采用 PD 调制策略的实际输出波

图 3-26　 三电平大功率通用变频器系统结构图
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形进行了谐波分析， 以便进一步验证调制策略的谐波分布规律。 实验参数如下：
fc = 10kHz， f0 = 50Hz， 载波比 mf = 21， M = 0. 9。 实验结果如图 3-27 所示。

图 3-27 为所构建的大功率三电平变频器输出频率为 40Hz 时的电压实验波形及

频谱图。 从图 3-27a 中可以看出输出相电压为三电平， 谐波含量主要集中在一次载

波频率处， 其主要是载波倍数的谐波及其边带谐波。
从图 3-27b 中可以看出输出线电压为 5 电平， 载波及载波倍数的谐波同相位且

相互抵消， 故在线电压波形中的总谐波含量大大减小。 以上对实验输出波形的分析

结果与对谐波特性的理论分析及仿真结果是一致的， 进一步验证所提方法的正

确性。

图 3-27　 输出为 40Hz 时电压实验波形及频谱图

3.3　 本章小结

本章研究了用于多电平变换器的多载波 PWM 调制策略， 深入研究了一种简单

的波形分解原则， 采用双边傅里叶变换技术， 详细推导了基于载波垂直移相与载波

水平移相的调制策略的输出电压谐波解析表达式， 涵盖了线性调制区及过调制区的

情况， 为从本质上更好地理解调制策略的特性奠定了基础。 根据所得出的基于载波

垂直移相的通用谐波解析表达式， 推导了三种具有特定相邻载波相位关系的调制策

略谐波解析表达式， 为这些调制策略的实际应用提供了理论依据。 最后， 通过仿真

与实验， 分析和验证了多载波 PWM 调制策略在线性调制区及过调制区的谐波特

性， 并与推导得出的谐波解析表达式进行了比较， 阐述了多电平变换器电平数的增

加对输出电压频谱特性的影响， 该研究结论对于具体的多电平结构如何选用合适的

调制策略具有实际的指导意义。
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第 4 章　 级联型组合变换器拓扑结构及调制策略

4.1　 概述

多电平电压源型变换器适用于高压大功率应用场合的根本原因在于其特有的拓

扑结构。 由于应用于高压大容量场合的多电平变换器的特点， 客观上决定了主电路

由较多的开关器件组成， 其构成元件的增加为结构的变化提供了可能。
基于前面章节的介绍， 可以认为对于多电平变换器拓扑结构的研究， 应从简化

结构、 模块化的角度出发， 在现有的多电平拓扑结构的基础上， 构造出新的多电平

拓扑结构。 理想的多电平变换器拓扑结构应具有以下特征： ①电平数易于扩展；
②尽量少的独立直流电源； ③没有电压平衡问题； ④模块化结构。 因此， 对于特定

的应用场合， 通过研究不同拓扑的基本单元之间以串联的方式所构成的多电平结

构， 以解决现有拓扑结构存在的问题， 同时， 对组合拓扑结构的调制策略进行

研究。
本章通过对几种多电平基本拓扑结构的研究， 给出多电平组合拓扑结构的一般

形式， 并将引入几个在所提拓扑结构中可以选择的自由度。 无论所提到的组合拓扑

结构形式如何变化， 都可以归结为自由度的组合与选择， 扩展了多电平变换器的拓

扑集。 根据该通用拓扑结构所提供的自由度， 构造出几种新型的组合拓扑结构。 引

入多电平变换器拓扑结构自由度这一概念， 是为了规范以串联方式进行连接的所有

拓扑结构形式， 概括出组合拓扑结构的共性及构成原则。 同时， 在研究组合拓扑结

构的基础上， 结合传统的应用于多电平变换器的多载波 SPWM 调制策略， 重点介

绍对应用于组合拓扑结构的组合调制策略， 并进一步研究各种组合调制策略的特

性。 基于组合调制策略， 介绍一种基于移相技术的 SVPWM （PS-SVPWM） 调制策

略， 为组合拓扑结构的实际应用奠定基础。

4.2　 级联型组合变换器拓扑结构的一般形式[154]

对于多电平变换器技术的研究， 其中一方面是对多电平变换器的拓扑结构研

究， 从简化结构、 模块化的角度出发， 在现有的多电平拓扑结构的基础上， 构造出

新的多电平拓扑结构。
基于多电平变换器组合拓扑结构的构成形式， 从所采用的调制策略及拓扑结构



图 4-1　 多电平变换器组合

拓扑结构一般形式示意图

的优劣比较出发， 这里介绍一种单相 N 电平变换

器 K 单元串联的组合拓扑结构的一般形式， 该结

构可利用多种自由度组合出所需要的不同拓扑结

构， 图 4-1 给出了多电平变换器组合拓扑结构的

一般形式示意图。
由图 4-1 可见， 组合拓扑结构形式的基本元

素为 Ni 电平全桥单元， 具有模块化的特点； 同

时， 在该拓扑结构的一般形式中， 有几个可以选

择的自由度， 如： ①全桥模块单元的类型； ②全

桥模块单元的电平数； ③模块间直流侧电压的比

例关系； ④全桥单元所用开关器件的选取。
对这些自由度的选择 （改变某一个自由度或

几个自由度相互结合）， 将导致不同组合拓扑结

构的产生。 参考文献 [155]、 [156]、 [157] 介绍的混合拓扑结构均可认为是

图 4-1所示的组合拓扑结构一般形式的特例。 下面根据图 4-1 所示的多电平变换器

组合拓扑结构一般形式， 利用上述 4 种可以选择的自由度， 构造多电平变换器的多

种组合拓扑结构， 并对组合拓扑结构的调制策略进行研究。

4. 2. 1　 基于全桥模块单元类型自由度构建基本全桥单元

利用不同的全桥模块单元类型这一自由度的概念， 除了 H 桥功率单元作为

图 4-1所示的基本单元外， 还可以采用图 4-2b、 图 4-2c 所示的 5 电平全桥模块单

元作为图 4-1 中的基本单元。
利用全桥模块单元的电平数这一自由度的概念， 还可以 5 电平半桥 DCMC、

FCMC 为基础构成 9 电平全桥模块单元。 进一步推广， 对于如图 4-1 所示中 Ni电平

全桥单元， 其结构可由电平数为 ni的半桥单元构成， 其中 Ni = 2ni - 1。

图 4-2　 三种基本的全桥模块单元结构示意图
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4. 2. 2　 基于全桥模块单元电平数和全桥模块单元类型两自由度相互结

合构建组合变换器拓扑结构

　 　 根据图 4-2 所示的 3 种基本单元， 使全桥模块单元的电平数与全桥模块单元类

型这两个自由度相互结合， 可形成几种典型的全桥模块串联型组合拓扑结构， 如

图 4-3a、 b、 c所示。 同时， 基于此种概念， 又可构建出另一种如图 4-3d 所示的新

型组合拓扑结构。
与图 1-4a 所示的传统级联型 H 桥串联拓扑结构相比较， 图 4-3 所示的组合拓

扑结构需要较少的独立直流电压源， 便能获得与图 1-4a 相等的输出电平数， 由于

存在着较多的冗余开关组合状态， 电容电压平衡问题也较容易解决。

4. 2. 3　 基于模块间直流侧电压的比例关系这一自由度构建组合变换器

拓扑结构

　 　 模块间直流侧电压的比例关系作为多电平组合拓扑结构一般形式的自由度， 可

分为两种： ①相邻模块间直流侧电压比例关系为 1， 如图 4-3 所示介绍的几种组合

拓扑结构； ②相邻模块间直流侧电压比例关系成等比变化。 改变直流侧电压比例关

系的目的就是获得输出电平的最大化， 消除冗余的电平组合状态。 这种自由度最直

接的应用就是改变级联型中 H 桥的直流母线电压， 在不增加直流电压源个数的情

况下， 以获得更多的电平输出， 如图 4-4a 所示。 若在图 4-3 所示的组合拓扑结构

中， 加入模块间直流侧电压的比例关系这一可选择的自由度， 便可产生多种新型的

组合拓扑结构。 以图 4-3a、 c 为例， 其拓扑结构分别变换为如图 4-4b、 c 所示

拓扑。
在图 4-4a 中， Udc2 ∶Udc1 = 2∶ 1。 对两单元 H 桥串联的多电平变换器而言， 如果

选定直流侧电压比为 E∶ E， 即直流侧电源电压相等时 （也称为 1m结构， m 为串联

单元个数）， 输出电压有 5 种电平状态 2E， E， 0， - E， - 2E； 如果选择电压比为

E∶ 2E， 即比例关系为 1∶ 2 时 （称为 2m结构）， 输出电压中就有如下 7 种电平状态：
3E， 2E， E， 0， - E， - 2E， - 3E； 相应地对于 3m结构的多电平变换器， 输出电

压电平数增加到 9 种 （m 为 2 的情况下）。 当独立直流电源的电压值相等时， m 个

单元串联变换器的输出电压为 2m + 1； 若将各独立的直流电源的电压值取为 2m结

构时， 则其输出的电平数增加到 2m +1 - 1； 相应地对于 3m结构的级联变换器， 电

平数可增加到 3m。 电平数越多输出电压波形与正弦波越接近， 相应地谐波含量就

越少。 但这种阶状结构的变换器并不是无限度地增加下去的， 对于 4m以上的结构

就不能拓展了， 原因在于 4m以上阶数的级联结构不能产生中间电平， 例如 + 2E /
- 2E电平就不能产生， 从而使输出电平发生跳跃。 电平增加的根本原因是各个基

本单元的直流侧电压比例关系不同， 在相同数量的开关器件下通过采用相应的调制

策略， 就可得到较多电平数； 同时， 随着直流侧电压比例关系的提高， 相应的功率
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图 4-3　 自由度结合所构成的组合拓扑结构示意图
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图 4-4　 单元间直流侧电压变化所构成的组合拓扑结构示意图
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等级也得到了提高。 对于任何一种多单元级联拓扑结构， 电平输出最大原则是对于

每一个输出电平， 没有冗余开关组合。 为了获得输出电平的最大化， 在图 4-1 中，
对于 K 个全桥单元串联， 模块间直流电压之间的比例关系为

Udc（ i +1） =
Ni（Ni +1 - 1）

Ni - 1 Udci，i = 1，2，…，K - 1 （4-1）

式中， Udci、 Ni 分别为第 i 个全桥模块单元的直流侧电压、 电平数， 若满足式

（4-1）， 便可获得最大电平数为[158]

N = ∏
K

i = 1
Ni （4-2）

对于带有不相等直流电压的 H 桥串联， 根据式 （4-1）， 若 Ni = 3， Ni +1 = 3，
相邻模块单元之间直流侧电压比例关系为

Udc（ i +1） = 3Udci （4-3）
便可获得输出电平的最大化。

对于传统的 MMCI 型变换器， 为了获得电平数的最大输出， 这种比例关系也可

进一步推广， 即有

UdcK ∶ …∶Udci ∶ …∶Udc2 ∶Udc1 = 3K -1 ∶ …∶3 i -1 ∶ …∶3∶ 1 （4-4）
基于式 （4-1）、 式 （4-2）， 对于图 4-3a、 图 4-3b 所示的组合拓扑结构有：

Ni = Ni +1 = 5， 模块间直流侧电压比例关系满足 Udc（ i +1） = 5Udci， 便可获得最大电

平输出 （即 25 电平）。 对于模块间电平数不相等的串联结构， Ni +1为电平数多的

单元。 对于图 4-3c、 图 4-3d 所示的组合拓扑结构有： Ni = 3， Ni +1 = 5， 模块间直

流侧电压比例关系满足 Udc（ i +1） = 6Udci， 便可获得最大电平输出 （即 15 电平）。 各

种组合拓扑在不同电压比下所能产生的最大电平数见表 4-1。 若基于自由度相互结

合观点， 可把全桥模块单元的类型、 直流侧电压的比例关系这两种自由度结合起

来， 以两单元串联为例， 可以构造出如图 4-4b、 图 4-4c 所示的新型组合拓扑结构。
在图 4-4b 中有： Udc2 = 5Udc1； 在图 4-4c 中有： Udc2 = 6Udc1。

表 4-1　 各种组合拓扑在不同电压比下所能产生的最大电平数

拓扑结构

电压比　 　 　 　 　 　
H + H 拓扑

DCMC + DCMC 拓扑

（FCMC + FCMC 拓扑类同）
H + DCMC 拓扑

（H + FCMC 拓扑类同）

1∶ 1 5 9 —

1∶2 7 13 7

1∶ 3 9 17 —

1∶4 — 21 11

1∶ 5 — 25 —

1∶6 — — 15

值得一提的是， H 桥与 DCMC 单元或 FCMC 单元相结合的组合拓扑结构， 电

压比只有在为偶数的情况下才能输出连续的电平台阶， 当电压比为奇数时输出电平
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台阶不连续， 例如在电压比为 1∶ 3 时， 最大电平数应为 9， 但实际上这种电压比应

用在该拓扑结构中， 最大电平数为 15， 多了 ± 5E / 2， ± 3E / 2 以及 ± E / 2 的电平，
其电平组合列于表 4-2 中， 在 - 4E 到 4E 的输出中， 由于多加的这三组电平的输

出， 造成了电平输出台阶的跳跃如图 4-5 所示， 这种跳跃在实际中是不允许的， 因

而 H 桥与 DCMC （或 FCMC） 奇数电压比的组合拓扑结构在实际应用中受到

了限制。
表 4-2　 （1∶ 3） H +DCMC 拓扑结构电压合成表

H - E 0 - E E 0 - E E 0 - E E 0 - E E 0 E

DCMC -3E - 3E - 3E / 2 - 3E - 3E / 2 0 - 3E / 2 0 3E / 2 0 3E / 2 3E 3E / 2 3E 3E

合成 - 4E - 3E - 5E / 2 - 2E - 3E / 2 - E - E / 2 0 E / 2 E 3E / 2 2E 5E / 2 3E 4E

图 4-5　 电压比为 1∶ 3H + DCMC 组合变换器输出波形图

根据表 4-1 所提供的电压比例与输出电平数的对应关系， 结合模块单元类型、
模块单元电平数、 直流侧电压的比例关系以及开关器件的选取等可供选择的自由

度， 可根据实际需要灵活选择， 从而可构建大量的新型拓扑结构。 例如， 结合具体

的组合拓扑结构， 若选择电压比为 UdcK ∶ …∶ Udci ∶ …∶ Udc2 ∶ Udc1 = 3∶ …∶ 1∶ …∶ 1∶ 1 或

Udc1 ∶Udc2 ∶ …∶UdcK = 1∶ 2∶ …∶ 2 的组合拓扑结构， 就可在一定的性能参数要求下， 利

用有限的成本， 获得最好的性能价格比。

4. 2. 4　 基于全桥单元所用开关器件的选取这一自由度构建组合变换器

拓扑结构

　 　 在图 4-4 所示的组合拓扑结构中， 高压单元开关器件必然承受较高的电压应

力， 会导致器件使用寿命缩短。 通常的解决方法是在不同电压单元中采用不同耐压

等级的开关器件。 这种组合多电平变换器的主要思想是： 电压高的单元采用 GTO
等高耐压、 低频率的开关器件以提高系统的输出功率； 而电压低的单元则采用 IG-
BT 等低耐压、 高频率的开关器件。 较高电压的 GTO 变换单元以输出电压的基波频

率为开关频率， 主要实现基波能量的输出； 较低电压的 IGBT 单元则在较高的频率

下进行脉宽调制， 以改善输出波形。
基于上述分析， 亦可将图 4-3 所示的结构称为等电压源多电平组合拓扑结构；
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而将图 4-4 所示的结构称为等比电压源多电平组合拓扑结构。
综上所述， 所构造出的几种组合拓扑结构主要应用于直流电压源个数有限， 同

时对输出电平数及波形质量要求较高的工业应用场合。 无论所提及的组合拓扑结构

形式如何变化， 都可以归结为控制自由度的组合与变换。 此处， 引入多电平变换器

组合拓扑结构自由度这一概念， 目的是规范组合拓扑结构形式。

4.3　 级联型组合变换器拓扑结构的组合调制策略[159，160]

多电平变换器性能指标的优劣 （如开关损耗、 谐波含量） 主要是由多电平变

换器调制策略决定的。 多电平变换器通常采用基于多载波 SPWM 的调制策略以及

空间电压矢量 PWM （SVPWM） 调制策略。 在第 3 章中介绍的多载波 SPWM 一般采

用两种技术： ①基于载波垂直分布技术 （包括 PD 、 APOD 与 POD）； ②基于载波

水平移相技术 （PS）。 这两种技术均基于移相原理， 但是对于每种具体的变换器拓

扑结构， 只适用特定的调制策略。 例如， 基于载波垂直分布技术直接决定的是相电

压的电平状态， 所以较多地应用于无相电压冗余开关组合的 DCMC 变换器中； 而

PS 技术较多地应用于具有相电压冗余开关组合的 FCMC 变换器和 MMCI 型变换器

中， 这样可自然地达到开关器件负荷平衡的控制要求。 而 SVPWM 是依据伏秒等效

原理计算各个开关状态的有效作用时间， 从而综合出输出电压波形， 本质上具有电

压利用率高的优点。 但是， 传统的 SVPWM 方法随着电平数的增加其计算的复杂性

也将大大增加， 并不适用于电平数超过 5 的多电平变换器中。

4. 3. 1　 基于多载波的组合变换器调制策略

由第 3 章对多电平变换器多载波 PWM 调制策略的谐波分析可知： PS 技术的实

质是通过较低次谐波的相互抵消得到较高的等效载波频率， 而不是通过提高载波频

率将谐波简单地向高次推移， 因此， 应用于大功率电力电子装置中能解决开关器件

功率与频率的矛盾。 这些结论可进一步推广： 对于 K 单元串联的拓扑结构， 如果

采用 PS 调制策略， 单元间的载波发生相应的水平相移， 则整个结构的等效载波频

率被提高到 K·fc； 同时， 可获得较高的输出电压。 这即是级联型谐波消除的一般

规律。
采用 PD 调制策略所引起的最严重的谐波位于一次载波频率 fc 处， 频谱中存在

着载波谐波及载波倍数的边带谐波； 而采用 APOD、 POD 调制策略所引起的最严重

的谐波以一次载波频率 fc 为中心的边带谐波处， 频谱中只存在着载波倍数的边带

谐波。 因此， 基于载波垂直分布的调制策略是不会提高等效载波频率的， 其等效载

波频率均为 fc。
由于各种调制策略各具特点， 且应用于不同的基本多电平拓扑结构， 因此， 应

根据变换器拓扑结构的不同特点采用相应的调制策略。 针对具体的多电平拓扑结构
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特点， 选择和设计相应的 PWM 调制策略， 是实现变换器性能优化控制的重要手段

之一。
根据上述分析， 可得到基于多载波的组合拓扑结构调制策略的一般结论， 即：

①采用基于载波垂直分布的调制策略不能提高等效载波频率， 而采用基于载波水平

移相的调制策略可以有效地提高等效载波频率， 改善输出电压的谐波含量； ②从拓

扑结构考虑， 以串联为连接形式的拓扑结构具有模块化、 易扩展、 输出电压等级高

等特点。 因此， 对于组合拓扑结构的研究， 整体结构以串联的方式连接， 整体调制

采用载波水平移相调制策略， 各个基本模块单元依据所采用具体拓扑结构而选用相

应的调制策略。 对于采用不相等直流电压源的多电平组合拓扑结构， 其调制策略的

总体思想是： 针对高压单元， 采用基波频率调制 （FPWM）， 以降低开关损耗； 针

对低压单元， 采用多载波调制 （MCPWM）， 以改善系统输出波形的频谱性能。

4. 3. 2　 组合变换器调制策略的谐波分析

在图 4-3a、 图 4-3b 中， 由于组合拓扑结构的基本模块分别为 5 电平全桥 DC-
MC 和 5 电平全桥 FCMC 结构， 因此， 对于基本模块的调制策略分别采用 PD、 PS
技术， 而模块之间采用 PS 技术， 以提高等效载波频率。 因此， 图 4-3a 所示的组合

拓扑结构应采用 PD + PS 调制策略， 如图 4-6 所示。 采用 PD + PS 后， 整体谐波分

布特性与 PD 调制策略一致， 由于 PS 的作用， 其等效载波频率提高为原来的 K 倍。
而对于图 4-3b 所示的组合拓扑结构应采用 PS + PS 调制策略， 如图 4-7 所示。

需要说明的是： 对于图 4-3b， 如果串联模块单元数 K 为偶数， 所采用的移相载波

会有重合， 叠加后形成的阶梯波只是电平幅值上的增加， 而不会产生移相效果。 因

此， 采用 PS + PS 调制策略的组合拓扑结构串联模块单元数 K 应为奇数。 对于图

4-3b所示结构采用 PS + PS 调制策略后， 整体谐波分布特性与 PS 调制策略一致。
由于模块单元及模块单元间均采用 PS 调制策略， 因此整体的等效载波频率提高到

原来的 4K 倍。

图 4-6　 PD + PS 调制策略示意图 图 4-7　 PS + PS 调制策略示意图

在图 4-6 和图 4-7 中， 定义 Tc 为载波周期， Ts 为相邻模块载波群之间在时间

上的移相。
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如图 4-6 所示， 曲线 1 （实线） 代表图 4-3a 中单元 1 的载波群； 而曲线 2 （虚
线） 代表图 4-3a 中单元 2 的载波群， 移相 Ts = Tc / K， 在图 4-6 所示中 K = 2。

如图 4-7 所示， 载波 1 至载波 4 属于图 4-3b 中单元 1， 载波之间移相 Tm = Tc /
4； 载波 1′至载波 4′属于图 4-3b 中单元 2； 载波 1″至载波 4″属于图 4-3b 中单元 3，
载波之间移相与单元 1 相同。 单元之间载波群移相 Ts = Tc / K， 在图 4-7 所示中

K = 3。
前面已阐述了 PD + PS、 PS + PS 这两种组合调制策略的构成原则， 定性地对这

两种组合调制策略在谐波分布特性、 谐波抑制效果作了分析。 基于第 3 章对多载波

调制策略的谐波分析， 可进一步对组合调制策略的谐波特性用数学方法加以解释。
1. PD + PS 组合调制策略分析

对于 K 单元 DCMC 串联的组合拓扑结构， 整体采用 PS 调制策略， 基本单元采

用 PD 调制策略， 基本单元间的载波移相为 2π / K。 为了更方便地阐述移相的效果，
现将式 （3-122） 重新表示为 （不考虑直流分量）

F（x，y） = N′Mcosω0 t + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn_PDcos（mωc t + nω0 t） （4-5）

式中，

Amn_PD = 1
mπ2[1 - cos（m + n）π] { πJn（mπN′M）sin n π

2（ ） + 2cos n π
2（ ）

∑
<N′M>

i = 1
{ ∫yi

y i-1
（ - 1） i∑

∞

k = 1
sin（k） π

2 Jk（mπN′M）[cos（n + k）y + cos

（n - k）]dy } } （4-6）

对于第 i （ i = 1， 2， …， K） 个电平数为 NPD_i = 2 N′ + 1 的 DCMC 全桥模块

（N ′定义同第 3 章）， 考虑相邻三角载波的移相角度， 其输出电压的谐波表达式为

FPD_i（x，y） = FPD_1 [ （ x + （ i - 1） 2π
K ，y ] = FPD_1 ωc t + （ i - 1） 2π

K ，ω0 t[ ]

= KN′Mcosω0 t + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn_PDcos [mωc t + nω0 t + m（ i - 1） 2π

K ]
（4-7）

对于 K 个模块串联， 其输出总的电平数为 2KN ′ + 1， 谐波表达式为

FPD_PS（x，y） = ∑
K

i = 1
Fi [ （ x + （ i - 1） 2π

K ，y ]

= KN′Mcosω0 t + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn_PD∑

K

i = 1
cos [mωc t + nω0 t + m（ i - 1） 2π

K ]
（4-8）

根据式 （3-145） 可得
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∑
K

i = 1
cos [α + （ i - 1） 2πm

K ] = 0，m ≠ m′K
Kcosα，m = m′K，m′ = 1，2，3，…，∞{ （4-9）

根据式 （4-6） ～式 （4-9） 可得

FPD_PS（x，y） = KN′Mcosω0 t + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
A mn_PD+PScos（mKωc t + nω0 t） （4-10）

式中，

Amn_PD+PS = 1
mπ2[1 - cos（mK + n）π] { πJn（mKπN′M）sin n π

2（ ） +

2cos n π
2（ ） ∑

<N′M>

i = 1
{∫yi

y i-1
（ - 1） i∑

∞

k = 1
sin（k） π

2 Jk（mKπN′M）

[cos（n + k）y + cos（n - k）]dy } } （4-11）

将式 （4-10）、 式 （4-11） 与式 （4-5） 比较可见， 谐波分布特性没有发生变

化， 仍包含载波及载波倍数谐波、 载波倍数的边带谐波， 但是基波电压的幅值提高

了 K 倍， 同时， 一个显著的优点就是等效载波频率变为 Kfc， 为原来的 K 倍， 其原

因是由于载波之间的移相而使谐波消除。
2. PS + PS 组合调制策略分析

对于 K 单元串联的 FCMC 组合拓扑结构， 基本单元为 NPS_i + 1 电平 FCMC 全桥

结构 （NPS_i为基本单元所需要的载波数）， 每个基本单元采用 PS 调制策略， 载波

之间移相为 θm = θc / NPS_i = 2π / NPS_i； 对于 K 个基本单元串联， 基本单元之间载波

移相为 θs = θc / K = 2π / K。 对于第 i 个 FCMC 全桥模块， 结合式 （3-146）， 其输出

电压的谐波表达式为

FPS_i（x，y） = FPS_1 [ x + （ i - 1） 2π
K ，y ] =

NPS_iM
2 cosω0 t + ∑

∞

m = 1
∑
∞

n = -∞

2
mπJn

mNPS_i
π
2 M（ ）sin [（mNPS_i + n） π

2 ] cos（mNPS_iωc t + nω0 t +

（ i - 1）
2πmNPS_i

K ） （4-12）

对于 K 个 FCMC 模块单元串联， 根据式 （4-9） 可得

FPS_PS（x，y） = ∑
K

k = 1
FPS_i（x，y）

=
KNPS_iM

2 cosω0 t + ∑
∞

m = 1
∑
∞

n = -∞
Amn_PS+PScos（mKNPS_iωc t + nω0 t）

（4-13）
式中，

Amn_PS + PS = 2
mπJn mKNPS_ i

π
2 M■

■
■

■

■
■sin [（mKNPS_i + n） π

2 ] （4-14）
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由式 （4-14） 可知： 采用 PS + PS 组合调制策略， 其谐波分布规律与式

（3-146）一致， 输出电压包括载波及载波倍数的谐波、 载波倍数的边带谐波， 但其

等效载波频率被进一步提高到 KNPS_i fc。

4.4　 组合变换器调制策略与两电平变换器 PS 调制策略之间的
谐波性能比较

　 　 通过对组合调制策略的数学分析可知， 在组合调制策略中引入移相概念， 均可

提高等效载波频率， 这是载波移相所带来的优点。 第 3 章中所介绍的两电平 PS 调

制策略的解析表达式， 是在组合调制策略中采用移相技术的基础， 因此， 基于输出

电平数、 等效载波角频率均相等的情况下， 下面有必要对组合调制策略与两电平

PS 调制策略的谐波解析表达式作进一步的分析比较。

4. 4. 1　 PD + PS 与两电平 PS 调制策略之间的比较

PD + PS 与两电平 PS 这两种调制策略比较的前提条件为

① 电平数相等

电平数相等， 即有

2KN′ + 1 = N + 1→N = 2KN′ （4-15）
② 等效载波角频率相等

等效载波角频率相等， 即有

Kωc1 = Nωc2⇒ωc1 = 2N′ωc2 （4-16）
如式 （4-15）、 式 （4-16） 所示， 式中， K 为串联单元个数， ωc1、 ωc2分别为

PD + PS 组合调制策略、 两电平 PS 调制策略的载波角频率。
将 （4-16） 代入式 （3-147） 可得

Amn_2PS = 2
mπJn（mKN′πM）sin [（2mKN′ + n） π

2 ]

= 2
mπJn（mKN′πM）（ - 1）mKN′sin n π

2
■

■
■

■

■
■ （4-17）

若 n 为奇数时， 式 （4-17） 不为零。
在式 （4-11） 中， 当 n 为奇数， K 为偶数时有

cos（mK + n）π = -1

cos n π
2

■

■
■

■

■
■ = 0{

因此， 可得

Amn_PD + PS = 2
mπJn（mKN′πM）sin n π

2
■

■
■

■

■
■ （4-18）

将式 （4-17） 与式 （4-18） 进行比较， 在 K 为偶数时， 且当 n 也为偶数

时， 有
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Amn_PD + PS = Amn_2PS = 0 （4-19）
在 K 为偶数时， 且当 n 为奇数时， 有

Amn_PD + PS = Amn_2PS （4-20）
由式 （4-19）、 式 （4-20） 可知， 当 K 为偶数时， 也就是说对于偶数单元串联

的 DCMC 组合拓扑结构和串联型多电平拓扑结构而言， 所分别采用的 PD + PS 与两

电平 PS 调制策略， 其谐波幅值是相等的； 同时根据式 （4-16）， 两者的等效载波

角频率相等， 其谐波分布也是一致的。 因此， 在 K 为偶数的情况下， 两种调制策

略具有相同的谐波特性， 相互间是完全等价。 因此， 在实际应用中， 根据具体情况

可以灵活选择拓扑结构及相应的调制策略。

4. 4. 2　 PS + PS 与两电平 PS 调制策略之间的比较

对于 PS + PS 组合调制策略、 PS 调制策略， 根据电平数、 等效载波频率均相等

的原则， 存在如下条件：
① 电平数相等

电平数相等， 即有

KNPS_i + 1 = N + 1⇒N = KNPS_i （4-21）
② 等效载波频率相等

等效载波频率相等， 即有

Kωc1 = Nωc2⇒ωc1 = NPS_iωc2 （4-22）
将式 （4-21） 代入式 （3-147） 可得

Amn_2PS = 2
mπJn mKNPS_i

π
2 M■

■
■

■

■
■sin [（mKNPS_i + n） π

2 ] （4-23）

根据式 （4-14）、 式 （4-23）， 对于 PS + PS 组合调制策略与两电平 PS 调制策

略， 只要满足式 （4-21）、 式 （4-22）， 则有

Amn_PS + PS = Amn_2PS （4-24）
上述分析说明 PS + PS 组合调制策略与两电平 PS 调制策略在谐波分布的特性

是相同， 谐波幅值是相等的， 具有相同的谐波消除效果。 基于这一点， 可以充分说

明这两种调制策略之间具有完全的等价性， 在实际应用中根据需要， 可以灵活

选择。

4.5 　 基于 PD + PS 组合调制策略的多电平 SVPWM 调制

策略[161]

　 　 对于 2 单元串联 5 电平三相变换器， 其结构示意图如图 4-8 所示， 在图中通过

所划分的虚线， 可以直观地看出其结构是由两个三电平三相单 H 桥系统串联组成。
而对于图 4-8 所示的拓扑结构， 可采用图 4-6 所示的 PD + PS 组合调制策略。 在三
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相系统中， 为了进一步阐明移相的概念， 图 4-9 给出了 5 电平的 PD + PS 调制策略

示意图。

图 4-8　 2 单元串联的 5 电平三相变换器结构示意图

如图 4-9 中所示的 PD + PS 调制策略， 是基于载波垂直分布与载波水平移相相

结合的调制方法。 采用载波群 1 中的两个主载波 （图中用虚线表示） 对参考波进

行调制， 这两个主载波具有相同的幅值与相位， 以 0 参考轴为中心对称分布， 实际

上是基于载波垂直分布的三电平变换器调制策略。 如果结合载波水平移相技术， 引

入更多的三角载波， 分别与两个主载波幅值与频率均相同， 且要进行相应的移相，
其实质上就是几个基波相同， 相位进行移相的三电平阶梯波叠加， 能提高变换器的

电平数量。 在图 4-9 中， A、 B、 C 相的单元 1 与单元 2 载波之间移相为 Ts = Tc / 2。

图 4-9　 5 电平 PD + PS 调制策略示意图

PD + PS 调制策略的 A、 B、 C 相单元 1 与单元 2 的调制波完全一样， 均为标准

的三相正弦波， 唯一的区别是采样时刻不同 （原因是载波发生移相）。 结合空间矢

量理论， 可认为三相系统中单元 1 与单元 2 的参考电压矢量 （三相标准正弦波经过

Park 变换） 完全相同， 均为

U （ t） = Um·ej2πft （4-25）
式中， Um、 f 分别为相电压幅值和频率， 其空间矢量图一致， 只是对参考电压矢量

的采样时刻不同， 将式 （4-25） 进行离散化处理后可得

U （k） = Um·ejϕ（k）

ϕ（k） = 2πfTs·k{ （4-26）
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式中， k 为第 k 个采样周期。 对式 （4-26） 的图形解释如图 4-10 所示。

图 4-10　 基于 PD + PS 组合调制策略所产生

的移相 SVPWM 空间矢量图

将图 4-9 与图 4-10 联系起来，
可对移相 SVPWM 调制策略作进一

步解释， 即在图 4-9 中， 第一个 Ts

对 A、 B、 C 三相单元 1 的三相正

弦调 制 波 进 行 采 样， 这 对 应 于

图 4-10中参考电压矢量旋转 2πfTs；
在第 2 个 Ts， 根据移相原理， 对

A、 B、 C 三相单元 2 的三相正弦调

制波进行采样， 这对应于图 4-10
中参考电压矢量旋转 2πfTs， 依次

类推。 因此， 基于 PD + PS 组合调

制策略， 可以很自然地产生一种基

于水平移相技术的 SVPWM， 载波之间的移相对应于参考电压矢量采样时间的交

替。 这种 SVPWM 在计算量上与传统的三电平 SVPWM 没有区别， 但由于采用移相

技术， 其输出相电压为 5 电平， 谐波消除效果与采用 PD + PS 调制策略一致， 但更

易于数字化的实现。 与传统的 5 电平 SVPWM 相比较， 由于提高了等效载波频率，
其谐波抑制效果明显要好。

综上所述， 根据所提出的 PD + PS 组合调制策略， 很自然地产生了一种基于水

平移相技术的 SVPWM （PS-SVPWM）， 这种方法可以进一步推广： 对于 K 单元 H
桥串联的 N = 2K + 1 电平变换器， 可以分解为 K 个三电平变换器， 采用 PD + PS 调

制策略时， 单元之间的载波相差 2π / K， 反映在空间电压矢量图上， 体现为对参考

电压矢量的采样时刻依次相差 Tc / K。
本书介绍的基于水平移相技术的 SVPWM （PS-SVPWM）， 是 PD + PS 在空间矢

量图上的自然反映， 采用相同的空间电压矢量， 单元之间的输出基波相位一致。 如

果考虑电压利用率， 与采用注入三次谐波正弦波的 PD + PS 完全等效， 但本书介绍

的方法更具灵活性， 例如： 其三电平 SVPWM 可以采用不连续调制， 以降低开关频

率， 减少开关损耗。 这里介绍的 SVPWM 控制策略， 也可很方便地扩展到本章所介

绍的基于水平移相技术的其他组合调制策略， 同时， 也为多电平 SVPWM 的简化分

析提供了一个行之有效的方法。

4.6　 组合变换器调制策略仿真

为验证组合调制策略在组合拓扑结构中的应用以及实际的谐波消除效果， 在本

节中将介绍采用仿真软件 Matlab / simulink 对组合调制策略所进行的仿真。
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4. 6. 1　 等电压源多电平组合变换器拓扑结构的仿真

如前所述载波水平移相调制策略具有可提高等效开关频率的优点， 在串联型变

换器的仿真中可充分利用这一优点， 采用载波水平移相与其他调制相结合的方法对

多种组合拓扑结构进行仿真研究。
1. 基于 DCMC +DCMC 组合拓扑结构的 PD + PS 组合调制策略仿真实验

在图 4-3a 所示的 DCMC + DCMC 组合拓扑结构中， 采用 PD + PS 组合调制策

略， 对其进行仿真研究， 仿真参数为： 调制波频率 f0 = 50Hz， 载波频率 fc =
1050Hz， 载波比 mf = 21， 直流电动势 E = 100V， 调制度 M = 0. 9。 由此测得的仿真

波形及各波形的频谱分析分别如图 4-11a、 图 4-11b 所示。

图 4-11　 两单元 DCMC 串联组合拓扑结构仿真波形及频谱分析
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在图 4-11a 中， 单元 1 与单元 2 输出电平移相叠加后得到 9 电平， 由图 4-11b 可

见， 两个单元的输出电压谐波主要集中在载波频率 fc 及其边带谐波处。 两单元串联

后由于载波的移相， 使组合拓扑结构的等效开关频率提高到 2fc。 可作进一步推广，
即对于 K 个单元串联， 采用 PD + PS 组合调制策略， 其输出电平数为 4K +1， 输出电

压的等效载波频率可提高为 K·fc， 这种组合调制策略同样适用于图4-3c所示的组合

拓扑结构， 所得出的仿真结果与对 PD + PS 调制策略的理论分析是一致的。
2. 基于 FCMC 串联组合拓扑结构的 PS + PS 组合调制策略仿真实验

在图 4-3b 所示的 FCMC 串联组合拓扑结构中， 采用 PS + PS 调制策略， 对其进

行仿真研究， 仿真参数为： 基波频率 f0 = 50Hz， 载波频率 fc = 1050Hz， 直流电动势

E = 100V， 调制度 M = 0. 9。 由此测得的仿真波形以及各波形的频谱分析分别如

图 4-12a、 b 所示。

图 4-12　 三单元 FCMC 串联组合拓扑结构仿真波形及频谱分析

在图 4-12a 中， 单元 1 采用 4 载波 PS 调制， 其输出 5 电平阶梯波谐波主要位

于 4fc 及其倍数的边带谐波， 一些低次谐波已经消除； 而 3 个单元串联后， 输出 13
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电平， 其谐波主要位于 12fc 处的边带谐波， 频谱特性非常好； 同时， 也进一步验

证了在 PS + PS 组合调制策略分析中式 （4-13） 的正确性。 基于图 4-3b 所示的拓

扑结构， 对于 K 个模块单元串联， 采用 PS + PS 组合调制策略， 其输出电平数为

4K + 1， 输出电压的等效载波频率则提高为 K·（N - 1）·fc； 同时， 这种组合调制

策略同样适用于图 4-3d 所示的组合拓扑结构。

4. 6. 2　 等比电压源多电平组合变换器拓扑结构的仿真

在等比电压源多电平组合这类拓扑结构的仿真中， 定义高压单元为主变换器，
低压单元为从变换器。 较高电压的 GTO 变换单元以输出电压的基波频率为开关频

率， 而较低电压的 IGBT 变换单元则在较高的频率下进行脉冲宽度调制， 以此改善

输出波形。 下面分别对基于 DCMC 串联的组合拓扑结构 （如图 4-4b 所示） 和基于

H 与 DCMC 串联 （如图 4-4c 所示） 进行仿真研究。
1. 基于 DCMC 串联的组合拓扑结构的仿真

这里基于 DCMC 串联组合拓扑结构的仿真研究是以图 4-4b 所示的结构为研究

对象。 现定义电压比为 1∶ 2 （输出 13 电平）。 在该组合拓扑结构的仿真中， 调制策

略： 主变换器为 5 电平 DCMC 拓扑， 调制波需要两个直流电源电动势， 即以 ± E /
2， ± 3E / 2（E = 100V） 直流电源电动势作为主变换器的调制波， 同 3E 的正弦波比

较控制主变换器开关器件的导通和关断。 同样地以主变换器参考波与输出的差值作

为从变换器的参考波， 以 3. 15kHz 的三角波作为从变换器的载波， 对从变换器作

PWM 调制。 图 4-13 所示为在该种调制策略下从变换器调制策略的仿真波形， 其中

图 4-13　 DCMC（GTO） + DCMC（IGBT） 从变换器调制策略仿真波形
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U1， U2 为参考波及主变换器的输出电压波形， U3 为 U1、 U2 的差值， 也就是从变

换器的参考波， U4 为从变换器的调制波形， U5 为从变换器的输出电压波形 （以下

各从变换器调制策略仿真波形均如此排列）。 图 4-14 所示为变换器输出电压仿真波

形及输出电压波形的频谱分析。

图 4-14　 DCMC（GTO） + DCMC（IGBT） 组合拓扑结构仿真波形及频谱分析

2. 基于 H 与 DCMC 串联的拓扑结构的仿真

这里基于 H 与 DCMC 串联组合拓扑结构的仿真研究是以图 4-4c 所示的结构为

研究对象。 当选取主从变换器直流电源电动势比为 6∶ 1 时， 需要以 （6E + E） 的正

弦波作为主变换器的参考波， ± 3E / 2， ± 9E / 2 的直流电源电动势作为主变换器的

调制波， 从变换器的调制及仿真参数同上所述， 可测得如图 4-15 所示的输出电压
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仿真波形及频谱分析。 对不同电压比的相同拓扑结构的变换器， 从变换器的调制策

略仿真波形除参考波幅值不同外其余基本相同， 这里就不一一列出。
由图 4-13、 图 4-14 及图 4-15 所示的输出电压仿真波形可见， 各种组合拓扑结

构输出电平数符合表 4-1 所列的数据。 由它们对应的频谱分析中可见， 随着电平台

阶数的增加， 输出电压谐波成分相应地减少。 在所采用的调制策略中， 主变换器采

用基波调制 （FPWM）， 在输出电压基波周期内， 开关器件通断一次， 有效地降低

了开关损耗， 提高了整个装置的输出功率； 从变换器采用多载波调制 （MCPWM），
由所得到的频谱分析中可见， 主变换器所产生的低次谐波被从变换器的相应部分所

图 4-15　 H（IGBT） + DCMC（GTO） 组合拓扑结构仿真波形与频谱分析
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抵消， 仅剩下载波频率倍数的边带谐波， 明显改善了输出电压波形的频谱特性。

4.7　 本章小结

本章在分析传统多电平变换器拓扑结构的基础上， 介绍了多电平组合拓扑结构

的一般形式， 规范了组合拓扑结构， 对多电平变换器拓扑结构的研究进行了统一。
基于可选择自由度的概念， 理论上可以产生若干种新型多电平变换器拓扑结构， 丰

富了多电平变换器拓扑集。 根据该拓扑结构的一般形式所提供的自由度， 构造出几

种新型的组合拓扑结构， 讨论了在实际应用中应注意的问题。 同时， 基于多载波

PWM 调制技术， 对组合拓扑结构的调制策略进行了深入研究， 论述了其谐波特性。
基于 PD + PS 组合调制策略， 介绍了一种基于水平移相技术的 PS-SVPWM 调制策

略， 其在 5 电平及以上系统的应用， 由于实施简单、 计算量小更显出了优越性， 并

且极易扩充到更高电平数的多电平变换器中。
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第 5 章　 级联型变频器能量回馈拓扑结构及
控制策略

　 　 近年来， 随着工业对高压大功率变换器的广泛需求， 多电平变换技术因其具有

输出电压等级高、 输出波形好、 开关损耗小、 功率容量大等优点而在高压大功率场

合中得到充分的重视和应用。 已有的应用主要集中在 3 ～ 10kV 的中压交流电机调

速领域； 而在目前多电平变换器拓扑中， 级联型多电平变换器则是 6 ～ 10kV 电压

等级采用的主要拓扑， 其结构是采用若干个具有独立直流电源的低压 PWM 变频功

率单元以串联的方式实现直接高压输出， 如图 5-1a 所示为 6 单元串联型高压变频

器结构示意图， 其功率单元结构如图 5-1b 所示。 该变频器结构具有模块化的特点，
易于扩展， 控制相对简单， 输入输出波形好， 且容易实现冗余运行， 在高压大功率

场合得到广泛的应用。
传统的级联型多电平变换器功率单元结构是由三相二极管整流桥、 直流滤波电

容和 H 桥逆变器组成。 由于功率单元整流侧采用不控整流， 无法实现能量的双向

图 5-1　 6 单元串联型高压变频器及功率单元结构图



图 5-1　 6 单元串联型高压变频器及功率单元结构图 （续）

流动， 因此不能应用于矿井提升机、 下行皮带传送机、 机车牵引等需要能量回馈的

场合。 随着全球化能源紧缺问题的日益突出， 高压大功率变换器的节能运行问题越

来越受到关注。 本章基于三相及单相 PWM 整流器技术， 在介绍三种能量回馈功率单

元拓扑[158]的基础上， 重点分析级联型能量回馈高压变频器拓扑结构和控制策略。

5.1　 能量回馈功率单元拓扑结构[159]

根据功率单元整流侧结构的不同， 级联型多电平变换器能量回馈功率单元拓扑

结构主要有三种： 带有三相半桥整流的功率单元拓扑[160] 、 带有单相全桥整流的功

率单元拓扑[161]和带有单相半桥整流的功率单元拓扑[162] 。

5. 1. 1　 带有三相半桥整流的功率单元拓扑

带有三相半桥整流的功率单元拓扑结构如图 5-2 所示， 其主电路总体结构示意

图 5-2　 带有三相半桥整流的功率单元拓扑图

图如图 5-1 所示。
在图 5-2 中， 功率单元整

流侧采用三相 PWM 可控整流

桥， 逆变侧采用 H 桥结构。 该

拓扑结构是在传统的级联型高

压变频器的基础上而来， 保留

了前端移相变压器的结构， 其

二次侧采用延边三角形接法， 以实现网侧电流的多重化， 消除输入电流谐波， 提高输入

功率因数。 针对功率单元前端三相 PWM 整流器， 可采用在旋转坐标系中对电流进行控

制的方法， 实现电流的零稳态误差跟踪控制和能量的双向流动[160，163]。
该拓扑的主要缺点： 需要结构复杂的移相隔离变压器、 功率开关器件比较多

（需 10 个功率开关器件）。

5. 1. 2　 带有单相全桥整流的功率单元拓扑

带有单相全桥整流的功率单元拓扑结构如图 5-3 所示， 以 3 单元串联为例其主
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图 5-3　 带有单相全桥整流的功率单元拓扑图

电路总体结构示意图如图 5-4 所示。
在图 5-3 中， 为功率单元提供单

相电源的是隔离变压器。 不同之处在

于， 隔离变压器的二次绕组为单相，
其两端抽头直接与功率单元相连， 因

此在功率单元数目相同的情况下， 这

种结构与带有三相 PWM 整流器的功率

单元相比， 隔离变压器二次绕组数减少为 1 / 3。 功率单元整流侧、 逆变侧均采用 H
桥结构， 结构上对称， 所以对功率器件的要求相同， 即功率器件的选型一致。 该拓

扑功率单元亦可集成在一个商业化的 IPM 模块中， 而且， 用单相 PWM 整流器代替

三相 PWM 整流器可减少开关器件的数量[161] 。

图 5-4　 主电路总体结构示意图 （以 3 单元串联为例）

该拓扑主要缺点： 直流母线中存在低频脉动分量， 需采用容量较大的直流母线

电容进行吸收。

5. 1. 3　 带有单相半桥整流的功率单元拓扑

带有单相半桥整流的功率单元拓扑结构如图 5-5 所示， 其主电路总体结构示意

图 5-5　 带有单相半桥整流的功率

单元拓扑图

图如图 5-4 所示 （以 3 单元为例）。
为功率单元提供单相电源的隔离变压

器结构与图 5-3 所示功率单元拓扑采用的

变压器相同， 为普通隔离变压器。 该功率

单元整流侧是由两个功率器件组成的单相

半桥整流电路， 逆变侧是由四个功率器件

组成的 H 桥结构， 这种拓扑采用的功率器

件相对于图 5-3 所示单相全桥整流的功率单元拓扑进一步减少， 降低了开关损耗，
且整个功率单元可以集成在一个商业化的 6 单元 IPM 模块中。
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该功率单元整流侧为半桥整流， 母线电压为 2udc， 因此要使整流器正常工作则

输入电压源电压必须低于 udc / 2。 该功率单元与图 5-3 所示的功率单元相比， 在输

入功率和母线电压相同的情况下， 该功率单元输入电流为图 5-3 所示的功率单元输

入电流的 2 倍， 因此功率单元整流侧和逆变侧开关器件所承受电压和电流不相同，
而图 5-3 所示的功率单元为对称结构， 开关器件所承受的电压和电流相同。

该拓扑主要缺点： 直流滤波采用两个电容串联， 电容中点电位平衡增加了控制

的复杂性[162] 。

5.2　 能量回馈功率单元整流侧控制策略和电流谐波特性分析

不同的能量回馈拓扑会带来一些特殊的问题， 能量回馈功率单元整流侧的控制

策略也不尽相同， 本节将分别介绍三种能量回馈功率单元控制策略和电流谐波特

性。 由于研究的能量回馈功率单元三相 PWM 整流器的交流侧为时变交流量， 因而

不利于控制系统设计。 为此， 可通过坐标变换， 将三相对称静止坐标系 abc 转换成

以电网基波频率为同步角速度的同步旋转 dq 坐标系， 则可简化控制系统的设计。
因此， 本节先介绍控制策略中所采用的三类坐标变换： ①将静止对称坐标系 abc 变

换成两相垂直静止坐标系 αβ， 又称 3s / 2s 变换； ②将两相垂直静止坐标系 αβ 变换

成两相同步旋转坐标系 dq， 又称 2s / 2r 变换； ③将三相静止对称坐标系 abc 转换成

两相同步旋转坐标系 dq， 又称 3s / 2r 变换。

5. 2. 1　 坐标变换

常用的变换原则有 “等量” 和 “等功率”， 相应的坐标变换又称 “等量” 坐

标变换和 “等功率” 坐标变换[164] 。
1. “等量” 坐标变换

所谓 “等量” 坐标变换是指在某一坐标系中的矢量与变换后的另一坐标系中

图 5-6　 3s / 2s 变换示意图

的矢量相等的坐标变换。
1） 3s / 2s 变换

图5-6 为3s / 2s 变换示意图， 图中 a、 b、 c 为三

相对称静止坐标系， α、 β 为两相对称静止坐标系，
两个坐标系的原点重合， 并且 a 轴与 α 轴重合。

三相电流的合成矢量为 I 在三相对称静止坐

标系内与 a 轴的夹角为 θ， 则其在三相对称静止

坐标系下的投影分别为 ia、 ib、 ic， 在两相对称静

止坐标系下的投影分别为 isα、 isβ， 如图 5-6 所
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示， 由图可见， 三相电流的合成矢量在两相对称静止坐标系下的表达式为

isα = Icosθ

isβ = Isinθ{ （5-1）

三相电流的合成矢量在三相对称静止坐标系下的表达式为

ia = Icosθ
ib = - Icos（θ + 60°） = Icos（θ - 120°）
ic = - Icos（60° - θ） = Icos（θ + 120°）

■

■

■

■■

■■
（5-2）

将式 （5-1） 代入式 （5-2） 可得

ia = Icosθ = isα

ib = Icos（θ - 120°） = - 1
2 Icosθ - 3

2 Isinθ■

■
■

■

■
■ = - 1

2 isα + 3
2 isβ

ic = Icos（θ + 120°） = - 1
2 Icosθ + 3

2 Isinθ■

■
■

■

■
■ = - 1

2 isα - 3
2 isβ

■

■

■

■
■
■

■
■
■

（5-3）

对式 （5-3） 做逆运算可得

isα = ia = - ib - ic = 2
3 （ ia - 1

2 ib - 1
2 ic）

isβ = 3
3 （ ib - ic） = 2

3 （ 3
2 ib - 3

2 ic）

■

■

■

■
■

■
■

（5-4）

将式 （5-4） 用矩阵的形式表示， 则有

isα
isβ

■

■
■
■

■

■
■
■ = 2

3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

ia
ib
ic

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-5）

由式 （5-5） 可得 3s / 2s 变换矩阵为

C3s / 2s =
2
3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（5-6）

同理可推得 2s / 3s 变换矩阵为

C2s / 3s =

1 0

- 1
2

3
2

- 1
2 - 3

2

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

（5-7）
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2） 2s / 2r 变换

从静止的两相坐标系变换到旋转的两相坐标系的变换称为两相静止-两相旋转

坐标变换 （简称 2s / 2r 变换）， 图 5-7 所示为 2s / 2r 变换示意图， 图中 α、 β 为两相

静止坐标系， d、 q 为两相旋转坐标系， 两个坐标系的原点重合， 设三相定子电流

合成矢量 I 与 α 轴的初始夹角为 θ， d 轴与 β 轴反向的初始夹角为 φ， d、 q 轴以电

网基波角频率 ω 逆时针旋转。
由图 5-7 所示可见， 定子电流在 d、 q 轴上的分量可表示为

isd = - Icos（φ + 90° - θ） = Isin（φ - θ） = I（sinφcosθ - cosφsinθ）

isq = Icos（θ - φ） = I（cosθcosφ + sinθsinφ）{ （5-8）

图 5-7　 2s / 2r 变换示意图

两相静止坐标系下的定子电流分量与两相旋转坐标系

下的定子电流分量之间的关系为

isd = I（sinφcosθ - cosφsinθ） = isαsinφ - isβcosφ
isq = I（cosθcosφ + sinθsinφ） = isαcosφ + isβsinφ{

（5-9）
将式 （5-9） 用矩阵的形式表示， 则有

isd

isq

■

■

■
■

■

■

■
■
=

sinφ - cosφ

cosφ sinφ

■

■

■
■

■

■

■
■

isα

isβ

■

■

■
■

■

■

■
■

（5-10）

由式 （5-10） 可得 2s / 2r 变换矩阵为

C2s / 2r =
sinφ - cosφ

cosφ sinφ

■

■

■
■

■

■

■
■

（5-11）

同理可推得 2r / 2s 变换矩阵为

C2r / 2s =
sinφ cosφ

- cosφ sinφ

■

■

■
■

■

■

■
■

（5-12）

3） 3s / 2r 变换

设在三相对称静止坐标系 abc 中， 三相电网电动势矢量和电流矢量分别为 E、
I， 且矢量以电网基波角频率 ω 逆时针旋转， 两相旋转坐标系 dq 以角频率 ω 逆时

针旋转， 其中两相旋转坐标系 dq 起始位置如图 5-8 中虚线所示。
设两相旋转坐标系中的 d 轴与电网电动势矢量 E 同轴， 即 d 轴按电动势矢量 E

定向， 则 E 方向电流定义为有功电流分量 id， q 轴方向电流定义为无功电流分量

iq， 其中 θ = ωt 为坐标系旋转角度， 则由图 5-8 所示的 3s / 2r 坐标变换矢量图中的

电流表达式为
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图 5-8　 坐标系 abc 与坐标系

dq 以及矢量分解图

ia = Imsinγ
ib = Imsin（γ - 120°）
ic = Imsin（γ + 120°）

■

■

■

■■

■■
（5-13）

id = Imcos（θ - γ）
iq = - Imsin（θ - γ）

Im = i2d + i2q

■

■

■

■
■

■■

（5-14）

由三角函数关系可得

cos（θ - γ） = cosγcosθ + sinγsinθ

= 2
3 [sinγsinθ + sin（γ - 120°）sin（θ - 120°） + sin（γ + 120°）sin（θ + 120°）]

- sin（θ - γ） = sinγcosθ - cosγsinθ

= 2
3 [sinγcosθ + sin（γ - 120°）cos（θ - 120°） + sin（γ + 120°）cos（θ + 120°）]

■

■

■

■
■
■

■
■
■

（5-15）
将式 （5-13）、 式 （5-15） 代入式 （5-14） 可得

id = Imcos（θ - γ） =
2Im
3 [sinγsinθ + sin（γ - 120°）sin（θ - 120°） + sin（γ + 120°）

sin（θ + 120°）] = 2
3 [ iasinθ + ibsin（θ - 120°） + icsin（θ + 120°）]

iq = - Imsin（θ - γ） =
2Im
3 [sinγcosθ + sin（γ - 120°）cos（θ - 120°） + sin（γ + 120°）

cos（θ + 120°）] = 2
3 [ iacosθ + ibcos（θ - 120°） + iccos（θ + 120°）]

■

■

■

■
■
■
■■

■
■
■
■

（5-16）
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为用方阵表示坐标变换， 定义零轴分量为

i0 = 1
3 （ ia + ib + ic） （5-17）

将式 （5-16） 和式 （5-17） 表示成矩阵等式时， 则有

id
iq
i0

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
= 2

3

sinθ sin（θ - 120°） sin（θ + 120°）
cosθ cos（θ - 120°） cos（θ + 120°）
1
2

1
2

1
2

■

■

■
■
■■

■

■

■
■
■■

ia
ib
ic

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-18）

由式 （5-18） 可见， 三相静止坐标系 abc 变换到两相旋转坐标系 dq 的变换矩阵为

C3s / 2r =
2
3

sinθ sin（θ - 120°） sin（θ + 120°）
cosθ cos（θ - 120°） cos（θ + 120°）
1
2

1
2

1
2

■

■

■
■
■■

■

■

■
■
■■

（5-19）

2. “等功率” 坐标变换

所谓等功率坐标变换， 是指坐标变换前后功率相等的坐标变换。
假设某坐标系下电压、 电流矢量分别为 U、 I， 在坐标变换后新坐标系下的电

压、 电流矢量分别为 U′、 I′， 其中

U = u1 u2 … un[ ]T

I = i1 i2 … in[ ]{ （5-20）

U′ = u′1 u′2 … u′n[ ]T

I′ = i′1 i′2 … i′n[ ]{ （5-21）

若令电压、 电流变换矩阵分别为 Cu、 Ci， 则有

U = CuU′
I = CiI′

{ （5-22）

当坐标变换满足 “等功率” 变换条件时， 则有

ITU = I′TU′ （5-23）
将式 （5-22） 代入式 （5-23） 可得

ITU = （CiI′） TCuU′ = I′TCT
i CuU′ = I′TU′ （5-24）

可见
CT
i Cu = E （5-25）

式中， E 为单位阵。
因电压、 电流矩阵描述的是同一电路拓扑结构， 则有

C = Ci = Cu （5-26）
故可推得

CTC = E
CT = C -1{ （5-27）
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显然， C 为正交变换矩阵， 即 “等功率” 坐标变换属于正交变换。
已知在 “等量” 坐标变换下， 同时参考图 5-6 所示的坐标系， 由 abc 坐标变换

到 αβ 的坐标变换矩阵为

C3s / 2s =
2
3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-28）

可见， 式 （5-28） 为非正交变换矩阵。
为了建立 “等量” 变换与 “等功率” 变换之间的关系， 可将非正交变换矩阵

C3s / 2s构造成正交矩阵 C′3s / 2s， 即令

C′3s / 2s = k1

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2
k2 k2 k2

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（5-29）

由于 C′3s / 2s为正交矩阵， 则有

C′ -1
3s / 2s = C′T3s / 2s （5-30）

因此有

C′3s / 2sC′
-1
3s / 2s = C′3s / 2sC′

T
3s / 2s

= k21

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2
k2 k2 k2

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

　

1 0 k2

- 1
2

3
2 k2

- 1
2 - 3

2 k2

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

= k21

3
2 0 0

0 3
2 0

0 0 3k22

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

= E

（5-31）
因 E 为单位矩阵， 则

k1 = 2
3

k2 = 1
2

■

■

■

■
■

■
■

（5-32）

那么， 在 “等功率” 坐标变换下， 由静止坐标系 abc 变换到静止坐标系 αβ0 的坐

标变换矩阵 C′3s / 2s为

C′3s / 2s =
2
3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2
1
2

1
2

1
2

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

（5-33）
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同理可得， 在 “等功率” 坐标变换下静止坐标系 abc 变换到旋转坐标系 dq0 的

坐标变换矩阵 C′3s / 2r为

C′3s / 2r =
2
3

sinθ sin（θ - 120°） sin（θ + 120°）
cosθ cos（θ - 120°） cos（θ + 120°）
1
2

1
2

1
2

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-34）

5. 2. 2　 带有三相半桥整流的功率单元能量回馈控制策略[160]

研究电力电子变换器的控制策略， 主要关注的是受控对象的基波特性， 通常假

设电压电流高次谐波均可忽略。 为表示能量回馈功率单元与电网的关系， 图 5-2 所

示的带有三相半桥整流的功率单元拓扑可进一步表示成如图 5-9 所示的结构。

图 5-9　 带有三相半桥整流的功率单元电路结构图

设图 5-9 所示的功率单元输入电压、 电流同相位， 则输入电压为

uia = Uimcos（ωs t）
uib = Uimcos（ωs t - 240°）
uic = Uimcos（ωs t + 240°）

■

■

■

■■

■■
（5-35）

输入电流为

iia = Iimcos（ωs t）
iib = Iimcos（ωs t - 240°）
iic = Iimcos（ωs t + 240°）

■

■

■

■■

■■
（5-36）

式中， Uim、 Iim分别为功率单元三相输入电压、 电流的峰值， ωs 为电网角频率。
设功率单元的负载为感性负载， 且只考虑基波分量， 则功率单元的输出电压为

uo = Umcos（ωo t） （5-37）
功率单元的输出电流为

io = Imcos（ωo t - φ） （5-38）
式中， Um、 Im 分别为功率单元输出电压、 电流的峰值， ωo 为输出电压角频率， φ
为负载的功率因数角， 则可得到功率单元瞬时输出功率为

po = Umcos（ωo t）·Imcos（ωo t - φ） =
Um Im
2 [cosφ + cos（2ωo t - φ）] （5-39）
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由于功率单元逆变侧为单相 H 桥结构， 为了便于分析， 对功率单元的逆变侧输

出可构造一个三相不平衡系统， 其三相电压为 [ uo 0 0 ]T、 三相电流为 [ io 0 0 ]T。
在等功率坐标变换条件下， 又可将电压、 电流由静止坐标系 abc 变换到静止坐标系

αβ0， 则有

uoα

uoβ

uo0

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
= 2

3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2
1
2

1
2

1
2

■

■

■
■
■
■
■
■■

■

■

■
■
■
■
■
■■

uo

0
0

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
=

2
3 uo

0

1
3 uo

■

■

■
■
■
■
■■

■

■

■
■
■
■
■■

（5-40）

ioα
ioβ
io0

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
= 2

3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2
1
2

1
2

1
2

■

■

■
■
■
■
■
■■

■

■

■
■
■
■
■
■■

io
0
0

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
=

2
3 io

0

1
3 io

■

■

■
■
■
■
■■

■

■

■
■
■
■
■■

（5-41）

由 pq 瞬时功率理论[165]知， 所构造的三相不平衡功率单元瞬时输出功率为

po
qo

■

■
■■

■

■
■■ =

uoα uoβ uo0

- uoβ uoα 0
■

■
■■

■

■
■■

ioα
ioβ
io0

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
=

uo io
0

■

■
■

■

■
■ （5-42）

由式 （5-42） 可知， 瞬时输出有功功率为 po = uo io， 瞬时输出无功功率为 qo = 0。
假设功率单元输入不存在零序分量， 根据瞬时无功功率理论和 “等功率” 坐

标变换， 瞬时输入有功功率与无功功率可以表示为

pi
qi

■

■
■■

■

■
■■ =

uiα uiβ

uiβ - uiα

■

■
■■

■

■
■■

iiα
iiβ

■

■
■■

■

■
■■ =

uid uiq

- uiq uid

■

■
■■

■

■
■■

iid
iiq

■

■
■■

■

■
■■ （5-43）

在输入输出功率相等的条件下， 即

pi
qi

■

■
■■

■

■
■■ =

po
qo

■

■
■■

■

■
■■ （5-44）

则有

uid uiq

- uiq uid

■

■
■■

■

■
■■

iid
iiq

■

■
■■

■

■
■■ =

uo io
0

■

■
■

■

■
■ （5-45）

所以输入电流 d、 q 分量的给定为

i∗id
i∗iq

■

■

■
■

■

■

■
■
=

uid uiq

- uiq uid

■

■
■■

■

■
■■

-1 po
qo

■

■
■■

■

■
■■ = 1

（uid）2 + （uiq）2

uid - uiq

uiq uid

■

■
■■

■

■
■■

po
qo

■

■
■■

■

■
■■
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= 1
（uid）2 + （uiq）2

uid - uiq

uiq uid

■

■
■■

■

■
■■

uo io
0

■

■
■

■

■
■ = 1

（uid）2 + （uiq）2

uid

uiq

■

■
■■

■

■
■■uo io

（5-46）
在三相静止坐标系 abc 下， 存在

（uid）2 + （uiq）2 = （uia）2 + （uib）2 + （uic）2 = 3
2 U2

im （5-47）

故输入电流 d、 q 分量的给定可变换为

i∗id
i∗iq

■

■

■
■

■

■

■
■
= 1

3
2 U2

im

uid

uiq

■

■
■■

■

■
■■uo io （5-48）

而输入电流 d、 q 分量的给定变换到三相静止坐标系 abc 时有

i∗ia
i∗ib
i∗ic

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= 2
3U2

im

uia

uia

uia

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
uo io （5-49）

1. d、 q 电流控制环

在三相系统中通常 uid为常数 （一般假设电网电压不畸变）， uiq为 0， 即

（uid）2 = 3
2 U2

im （5-50）

则 d、 q 轴电流给定分量为

i∗id
i∗iq

■

■

■
■

■

■

■
■
= 1

3
2 U2

im

uid

0
■

■
■

■

■
■uo io =

uo io
uid

0

■

■

■
■■

■

■

■
■■

（5-51）

为了在不改变负载有功功率的条件下实现对输入无功功率的控制， 一般取无功

电流给定为一任意量 I∗iq ， 因此， d、 q 轴电流给定分量为

i∗id
i∗iq

■

■

■
■

■

■

■
■
=

uo io
uid

I∗iq

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-52）

2. 母线电压控制环

在功率单元没有损耗的情况下， 母线电容也没有能量的消耗， 因此母线电压是

稳定的， 但由于导热和开关损耗， 以及寄生电容存在等因素， 实际的母线电压是存

在波动的。 为了维持直流母线电压恒定， 现假设电路中功率损耗为 Δp， 则 d、 q 轴

电流分量给定为
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i∗id
i∗iq

■

■

■
■

■

■

■
■
=

uo io + Δp
uid

I∗iq

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-53）

参考文献 [160]， 功率单元采用负载功率前馈的双闭环控制方法， 其控制框

图如图 5-10 所示。

图 5-10　 带有三相半桥整流的功率单元能量回馈控制框图

3. 交流电流谐波分析

为了了解带有三相半桥整流的功率单元能量回馈控制系统移相变压器一次侧输

入电流的谐波特性， 现以该功率单元拓扑的 3 单元串联为例， 结构如图 5-11 所示，
对一次侧输入电流谐波特性进行分析。

图 5-11　 三单元串联能量回馈变频器结构示意图

131



为了分析问题的方便， 忽略变换器的各种损耗， 即 Δp = 0， 则由前面推导的式

（5-49） 可知， 某一功率单元 （以图 5-11 所示功率单元 A2 为例） 三相输入电流分

别为

iiaA2 = 2
3U2

im

uia·uo io

=
Uom Iom
3Uim

sin（ωs t）cosϕ - 1
2 sin（ωs t + 2ωo t + ϕ） + sin（ωs t - 2ωo t - ϕ）[ ]{ }

（5-54）

iibA2 = 2
3U2

im

uib·uo io =
UomIom
3Uim

sin ωs t -
2π
3

■

■
■

■

■
■cosϕ - 1

2 sin ωs t +2ωo t +ϕ -2π
3

■

■
■

■

■
■ + sin ωs t -2ωo t -ϕ -2π

3
■

■
■

■

■
■[ ]{ }

（5-55）

iicA2 = 2
3U2

im

uic·uo io =
UomIom
3Uim

sin ωs t +
2π
3

■

■
■

■

■
■cosϕ - 1

2 sin ωs t +2ωo t +ϕ +2π
3

■

■
■

■

■
■ + sin ωs t -2ωo t -ϕ +2π

3
■

■
■

■

■
■[ ]{ }

（5-56）
在忽略高次谐波的情况下， 由式 （5-54） ～ 式 （5-56） 推导可知在功率单元的

输入电流中主要存在 ωs + 2ωo、 ωs - 2ωo 的低次谐波。
同理可以得到与 A2 同级的 B2、 C2 功率单元的 a 相电流分别为

iiaB2 =
Uom Iom
3Uim

sin（ωs t）cosϕ -{

1
2 sin ωs t + 2ωo t + ϕ - 2·2π

3
■

■
■

■

■
■ + sin ωs t - 2ωo t - ϕ + 2·2π

3
■

■
■

■

■
■[ ]} （5-57）

iiaC2 =
Uom Iom
3Uim

sin（ωs t）cosϕ -{

1
2 sin ωs t + 2ωo t + ϕ + 2·2π

3
■

■
■

■

■
■ + sin ωs t - 2ωo t - ϕ - 2·2π

3
■

■
■

■

■
■[ ]} （5-58）

同样在 B2、 C2 的功率单元中输入电流中也存在 ωs + 2ωo、 ωs - 2ωo 的低次

谐波。
将式 （5-54）、 式 （5-57） 和式 （5-58） 相加并折算到移相变压器的一次侧

可得

i′A2，B2，C2 = 1
k （ iiaA2 + iiaB2 + iiaC2） =

Uom Iom
kUim

cosϕsin（ωs t） （5-59）

式中， k 为移相变压器变压比。
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通过以上分析可知， 带有三相半桥整流的功率单元， 移相变压器的一次侧电流

与网侧电压同频同相， 且不含有 ωs + 2ωo 和 ωs - 2ωo 低次谐波。

5. 2. 3　 带有单相全桥整流的功率单元能量回馈控制策略

为表示能量回馈功率单元与电网的关系， 图 5-3 所示的带有单相全桥整流的功

率单元拓扑可进一步表示成图 5-12。

图 5-12　 带有单相全桥整流的功率单元电路结构图

关于带有单相全桥整流的功率单元能量回馈控制策略， 参考文献 [161] 介绍

了采用电压外环和电流内环的双闭环控制结构， 其控制框图如图 5-13 所示。

图 5-13　 带有单相全桥整流的功率单元能量回馈控制框图

在图 5-13 中， 直流母线电压经采样、 滤波后， 与给定值 U∗
dc作比较得到反馈

信号， 反馈信号经电压调节器 Cu得到电流给定值的幅值 i s， i s与输入电压 us 同频

同相的正弦信号 sin（ωs t） 相乘得到电流控制环的给定电流 i∗s ， 给定电流 i∗s 与实

际输入电流 is 作比较经电流调节器 Ci得到整流器的给定调制波电压 u∗
r ， 最后采用

SPWM 调制策略获得整流器功率器件的驱动脉冲。
假设初始状态的功率单元输入电流 is 与输入电压 us 为同频同相的正弦信号，

则功率单元瞬时输入功率为

ps（ t） = Usmsin（ωs t）·Ismsin（ωs t） =
Usm Ism

2 1 - cos（2ωs t）[ ] （5-60）
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式中， Usm、 Ism分别为功率单元输入电压、 输入电流的峰值， ωs 为电网角频率。
由式 （5-60） 可见， 瞬时输入功率由两个分量组成， 即常量 （有功功率） 和 2

倍频脉动分量 （无功功率）， 且它们的幅值相等。 输入功率的 2 倍频波动会引起直

流母线电压波动， 如果直流母线电压 2 倍频波动反馈到控制系统， 给定电流 i∗s 将

会产生 ωs 和 3ωs 角频率的谐波。 若在母线电压测量时加巴特沃斯滤波器， 可在反

馈通道消除母线电压的 2 倍频波动， 则给定电流不会产生 ωs 和 3ωs 角频率的

谐波[166] 。
再假设输出电流 io 是角频率为 ωo 的正弦量， 则功率单元瞬时输出功率为

po（ t） = Uomsin（ωo t + φ0）·Iomsin（ωo t） =
Uom Iom

2 cosφ0 - cos（2ωo t + φ0）[ ]

（5-61）
由式 （5-61） 可见， 瞬时输出功率也包含 2 倍频脉动分量。

由于直流母线电压调节器是保证对电容电压实现零稳态误差控制， 因此瞬时输

入、 输出功率应相等。 当满足这一条件时， 直流母线电压才能恒定不变且没有波

动， 否则电容所吸收的功率为

pC（ t） = ps（ t） - po（ t） （5-62）
同时， 电容的瞬时功率也可表示为

pC（ t） = udc（ t）·iC（ t） = udc（ t）·C
dudc（ t）

dt = C
2

d udc（ t）[ ]2

dt （5-63）

因此， 电容电压为

udc（ t） = 2
C ∫

t

0
pC（τ）dτ + u2

dc（0） （5-64）

式中， udc（0） 为母线电压给定值 Udc。
运用泰勒公式

f（x） = f（x0） + f′（x0）（x - x0） +
f″（x0）
2！ （x - x0）2 +… +

f（n） （x0）
n！ （x - x0） n + Rn（x）

（5-65）
将式 （5-64） 展开， 并取前两项可得

udc（ t） ≈ u2
dc（0） +

2
C ∫

t

0
[ps（τ） - po（τ）]dτ

2 u2
dc（0）

= Udc + 1
Udc

1
C ∫

t

0
[ps（τ） - po（τ）]dτ

（5-66）
即有

udcα（ t） = Udc + 1
UdcC

1
2ωo

sin（2ωo t + φ0） - 1
2ωs

sin（2ωs t）[ ] （5-67）

因此， 电压环 PI 调节器输出电流为
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i sα（ t） = Idc + I1αsin（2ωs t + α1） + I2αsin（2ωo t + α2） （5-68）
故电流给定为

i∗sα（ t） = i sα（ t）·sin（ωs t）

= Idcsin（ωs t） +
I1α
2 [cos（ωs t + α1） - cos（3ωs t + α1）] +

　
I2α
2 {cos[（2ωo - ωs） t + α2] - cos[（2ωo + ωs） t + α2]} （5-69）

前面提到母线电压中存在的 2ωs 谐波可由巴特沃斯滤波器消除， 因此， 电压调

节器输出电流 i sα（ t） 不含 2ωs 分量， 即式 （5-68） 可简化为

i sα（ t） = Idc + I2αsin（2ωo t + α2） （5-70）
因此， 式 （5-69） 电流给定可等效为

i∗sα（ t） = i sα（ t）·sin（ωs t）

= Idcsin（ωs t） +
I2α
2 {cos[（2ωo - ωs） t + α2] - cos[（2ωo + ωs） t + α2]}

（5-71）
在带有单相全桥整流的功率单元中， 由图 5-13 所示的控制框图可知电流给

定为

i∗s （ t） = i s·sin（ωs t） （5-72）
又由式 （5-71） 可知， 电流给定不是纯正弦量， 而是包含另两个低频量， 即

2ωo ± ωs。
因为电流调节器要保证对给定电流 i∗s 的跟踪控制， 所以输入电流 is 不是纯正

弦量， 而是包含三个低频量， 即 ωs、 2ωo ± ωs。
在此条件下， 瞬时输入功率则为

psβ（ t） = us（ t）·i∗sα（ t）

=Usmsin（ωs t） Idcsin（ωs t） +
I2α
2 {cos[（2ωo -ωs）t +α2] - cos[（2ωo +ωs）t +α2]{ }

= p1[1 - cos（2ω s t）] + p2{sin（2ωo t + α2） - sin[2（ωo -ωs）t + α2]} -
　 p2{sin[2（ωo +ωs）t + α2） - sin（ωo t + α2）]} （5-73）

式中， p1 = Usm Idc / 2； p2 = Usm I2α / 4。
因此， 由式 （5-66） 得直流母线电压为

udcβ（ t） = Udc - U1βcos（2ωs t） + U2βsin（2ωo t + α2） +
　 U3βsin[2（ωo - ωs） t + α2] - U4β sin[2（ωo + ωs） t + α2 ] - U5β sin[（ωo t +

α2）] （5-74）
由上式可知， 直流母线电压中含有谐波为 2ωs， 2ω0， 2ω0 ± 2ωs。 母线电压中

2ωs 谐波可由巴特沃斯滤波器消除， 不会引入电压闭环反馈通道， 因此， 进一步得
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到电流控制环的给定电流为

i∗s （ t） = Idcsin（ωs t） +
I1β
2 {cos[（2ωo - ωs） t + β1] - cos[（2ωo + ωs） t + β1]} +

I2β
2 {cos[（2ωo - 3ωs） t + β2] - cos[（2ωo - ωs） t + β2]} +

I3β
2 {cos[（2ωo + ωs） t + β3] - cos[（2ωo + 3ωs） t + β3]} （5-75）

由式 （5-75） 知功率单元输入电流谐波为 2ωo ± ωs， 2ωo ± 3ωs， 另外由于 PI
调节器的低通滤波作用使得高次谐波均被消除。 为了实现高输入功率因数， 则需要

对给定电流 i∗s 在角频率 ωs 处零稳态误差跟踪控制， 电流调节器在角频率 ωs 处增

益应为无穷大， 即其传递函数必须有两个谐振极点 ± jωs； 同时， 为了达到快速响

应， 电流调节器必须有比例增益， 因此， 可以选择普通的二阶谐振调节器， 其传递

函数为

Ci（ s） = KP
s2 + as + b
s2 + ω2

s

（5-76）

对以图 5-12 为基本功率单元构成的 3 单元串联变频器为例进行分析[167] ， 前

端采用普通的隔离变压器， 其整体结构如图 5-14 所示。

图 5-14　 带有单相全桥整流功率单元的三单元串联变换器结构图
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由上述分析得功率单元输入电流中存在 2ωo ± ωs， 2ωo ± 3ωs 谐波， 但是功率

单元级联时， 隔离变压器一次侧输入电流为

iU = is1 + is4 + is7
iV = is2 + is5 + is8
iW = is3 + is6 + is9

■

■

■

■■

■■
（5-77）

由式 （5-75） 可知， 功率单元 A1 输入电流为

is1（ t） = Idcsin（ωs t） + I1cos[（2ωo - ωs） t + δ1] +
I2cos[（2ωo +ωs）t + δ2] + I3cos[（2ωo -3ωs）t + δ3] + I4cos[（2ωo +3ωs）t + δ4]

（5-78）
另外， 由功率单元的级联方式可知， 功率单元输入电流 is4和 is7相对 is1相移分别为

（ωo t - 2π / 3） 和 （ωo t + 2π / 3）， 则功率单元 B1 和 C1 的输入电流分别为

is4（t） = Idcsin（ωs t） + I1cos （2ωo -ωs）t + δ1 -22π3[ ] + I2cos （2ωo +ωs）t + δ2 -22π3[ ] +

I3cos （2ωo -3ωs）t + δ3 -22π3[ ] + I4cos （2ωo +3ωs）t + δ4 -22π3[ ] （5-79）

is7（t） = Idcsin（ωs t） + I1cos （2ωo -ωs）t + δ1 +22π3[ ] + I2cos （2ωo +ωs）t + δ2 +22π3[ ] +

I3cos （2ωo -3ωs）t + δ3 +22π3[ ] + I4cos （2ωo +3ωs）t + δ4 +22π3[ ] （5-80）

将式 （5-78） ～式 （5-80） 相加可得隔离变压器一次侧输入电流为

iU（ t） = 3Idcsin（ωs t） （5-81）

由式 （5-81） 可见， 通过隔离变压器与功率单元间合适的互联关系， 功率单

元输入电流中的低次谐波电流被消除， 变压器一次侧输入电流为不含有谐波分量的

纯正弦波形。 因此， 隔离变压器的 U 相、 V 相和 W 相二次侧应当具有相同的绕组

数； 为了减小耦合至隔离变压器一次侧 （即电网侧） 的电流谐波， 变换器同一级

的 A 相、 B 相和 C 相功率单元 （例如 A1、 B1 和 C1 单元） 必须连接到隔离变压器

的同一相二次绕组。 为了保证变压器一次侧三相输入电流平衡， 这种结构要求变换

器每相的级联数必须是 3 的整数倍。 采用零稳态误差输入电流控制就无需变换器同

一级的 A 相、 B 相和 C 相功率单元连接到隔离变压器的同一相二次绕组， 也就没

有对级联单元数的限制[168] 。 参考文献 [161] 和 [167] 对隔离变压器与功率单

元整流侧采用另一种联结方式， 并把应用于级联型 H 桥逆变侧的多载波水平移相

PWM 技术应用于功率单元整流侧， 既可消除隔离变压器一侧电流中的低次谐波，
又可消除开关频率处的谐波， 提高等效开关频率。 但是， 由于带有单相全桥整流功
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率单元的整流侧和逆变侧都是 H 桥， 功率的瞬时值均包含较大的低频脉动分量，
这些脉动功率的能量都必须由直流母线电容吸收， 所以该拓扑的直流母线电容需要

较大的容量。

5. 2. 4　 带有单相半桥整流器的功率单元能量回馈控制策略

为表示能量回馈功率单元与电网的关系， 图 5-5 所示的带有单相半桥整流的功

图 5-15　 带有单相半桥整流器

的功率单元电路结构图

率单元拓扑可进一步表示成如图 5-15 所

示的结构。 带有单相半桥整流的功率单

元拓扑所采用的控制方法与图 5-13 相

似， 但由于该拓扑直流滤波电容采用两

个电容串联结构， 为了使电容电压达到

平衡需采用平衡控制器 Cb， 如图 5-16 中

虚线框内结构， 则电流控制环的给定电

流重新定义为

i∗s = i s ·sin（ωs t） + ib （5-82）

该能量回馈功率单元与带有单相全桥整流的功率单元输入电流谐波、 直流母线

谐波分析方法相同。 通过隔离变压器与功率单元间适合的互联关系， 网侧电流也是

与电网电压同频同相的正弦量。 感兴趣的读者， 可自行分析。 表 5-1 列出了带有单

相半桥与单相全桥整流的功率单元谐波对比。

图 5-16　 带有单相半桥整流的功率单元能量回馈控制框图
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表 5-1　 单相半桥与单相全桥整流的功率单元谐波分布

单相全桥功率单元 单相半桥功率单元

is udc is udc1、udc2 udc

ωs 2ωo ωs ωo 2ωo

ωs + 2ωo 2ωs ωs + 2ωo 2ωo 2ωs

ωs - 2ωo 2ωs + 2ωo ωs - 2ωo 2ωs 2ωs + 2ωo

3ωs + 2ωo 2ωs - 2ωo 3ωs + 2ωo ωs + 2ωo 2ωs - 2ωo

3ωs - 2ωo 4ωs + 2ωo 3ωs - 2ωo ωs - 2ωo 4ωs + 2ωo

4ωs - 2ωo 2ωs + 2ωo 4ωs - 2ωo

2ωs - 2ωo

4ωs + 2ωo

4ωs - 2ωo

5.3　 能量回馈控制策略仿真[169]

本节以带单相负载的三相 PWM 整流器为对象， 研究其控制系统的仿真。

5. 3. 1　 三相 PWM 整流器数学模型

三相电压型 PWM 整流器的主电路拓扑如图 5-17 所示， 主要由三相交流电压

源、 三相电抗器、 PWM 整流器、 直流母线电容和负载等组成。

图 5-17　 三相 PWM 整流器主电路拓扑

为了便于分析 PWM 整流器的数

学模型， 现有如下假设：
① 电网为理想电压源， 即三相电

压对称， 并且内阻为零；
② 三相回路等效阻抗相等， 交流

电感线性无饱和；
③ 功率开关器件为理想器件， 即

通态压降为零， 漏电流为零， 无开关

损耗。
三相电压型 PWM 整流器的数学方程由交流侧电感电压方程、 功率平衡方程表

示。 在三相静止坐标系 abc 中， 交流侧电感电压方程可表示为

L
dia
dt + Ria = ea - ua

L
dib
dt + Rib = eb - ub

L
dic
dt + Ric = ec - uc

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（5-83）
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式中， L、 R 分别为三相电抗器每相的电感和电阻； ia、 ib、 ic 分别为 PWM 整流器

三相电流； ea、 eb、 ec 分别为三相电网电动势； ua、 ub、 uc 分别为整流器输入电

压； 电位参考点为 O。
三相 PWM 整流器从电网吸收的瞬时有功功率和瞬时无功功率为

p = ea ia + eb ib + ec ic

q = 1
3

（ea - eb） ic + （eb - ec） ia + （ec - ea） ib[ ]

■

■

■

■■

■■
（5-84）

在两相静止坐标系 αβ 中， 交流侧电感电压方程可表示为

L
diα
dt + Riα = eα - uα

L
diβ
dt + Riβ = eβ - uβ

■

■

■

■
■

■
■

（5-85）

同理可得， PWM 整流器从电网吸收的瞬时有功功率和瞬时无功功率在两相静

止坐标系 αβ 中可表示为

p = 3
2 （eα iα + eβ iβ）

q = 3
2 （eα iβ - eβ iα）

■

■

■

■
■

■■

（5-86）

为了实现有功功率与无功功率的解耦控制， 需要通过坐标变换将两相静止坐标

系 αβ 中的变量变换到两相同步旋转坐标系 dq 中。 现将 d 按电网电动势矢量 E 定

向， 在该定向方式下， PWM 整流器交流侧电感电压方程在两相同步旋转坐标系 dq
中可表示为

L
did
dt - ωLiq + Rid = ed - ud = E - ud

L
diq
dt + ωLid + Riq = eq - uq = 0 - uq

■

■

■

■
■

■
■

（5-87）

同理得， PWM 整流器从电网吸收的瞬时有功功率和瞬时无功功率在两相同步

旋转坐标系 dq 中可表示为

p = 3
2 ed id = 3

2 Eid

q = 3
2 ed iq = 3

2 Eiq

■

■

■

■
■

■■

（5-88）

由式 （5-88） 可知， 瞬时有功功率和瞬时无功功率分别与 id 和 iq 成正比。
将同步旋转坐标系 dq 中的 d 轴定向于电网电动势矢量 E， 可实现有功功率和无

功功率的解耦控制， 该控制方法称为电压定向控制 （ Voltage Oriented Control，
VOC）。

因此， 可得到三相 PWM 整流器在两相同步旋转坐标系 dq 中的数学模型为
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L
did
dt - ωLiq + Rid = ed - ud = E - ud

L
diq
dt + ωLid + Riq = eq - uq = 0 - uq

3
2 Eid = udc is

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（5-89）

式中， udc为直流母线电压； is 为 PWM 整流器的输出电流。

5. 3. 2　 三相 PWM 整流器的 VOC 控制策略[170]

由上面建立的三相 PWM 整流器数学模型 （参见式 （5-89）） 可见， d 轴和 q
轴电流之间存在交叉耦合， 这会给控制系统的设计带来一定的困难。 为了消除 d、
q 轴耦合作用的影响， 在控制器设计中需要采用交叉耦合前馈补偿的方法以实现

解耦。
为了便于说明 VOC 控制策略的工作原理， 现将式 （5-89） 的前两式整理后得

ud = ed + ωLiq - L
did
dt - Rid

uq = eq - ωLid - L
diq
dt - Riq

■

■

■

■
■

■
■

（5-90）

当 PWM 整流器稳态工作时， 为了便于分析做如下定义

u∗
d = L

did
dt + Rid

u∗
q = L

diq
dt + Riq

■

■

■

■
■

■
■

（5-91）

对式 （5-91） 做拉普拉斯变换后可得

u∗
d（ s） = （ sL + R） id（ s）

u∗
q（ s） = （ sL + R） iq（ s）

{ （5-92）

由于式 （5-92） 为一阶惯性环节， 所以可通过设计 PI 调节器得到。 因此， 对 u∗
d

和 u∗
q 可重新定义为

u∗
d
（ s） = KP +

KI
s

■

■
■

■

■
■（ i∗d - id）

u∗
q
（ s） = KP +

KI
s

■

■
■

■

■
■（ i∗q - iq）

■

■

■

■
■

■
■

（5-93）

式中， KP、 KI 分别为电流内环的比例增益和积分增益； i∗d 、 i∗q 分别为电流内环的

给定值。
将式 （5-93）、 式 （5-91） 代入式 （5-90） 可得
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ud = ed + ωLiq - u∗
d
= ed + ωLiq - KP +

KI
s

■

■
■

■

■
■（ i∗d - id）

uq = eq - ωLid - u∗
q = eq - ωLid - KP +

KI
s

■

■
■

■

■
■（ i∗q - iq）

■

■

■

■
■

■
■

（5-94）

根据式 （5-94） 可得到三相 PWM 整流器的电流前馈解耦补偿环节， 如图 5-18
所示。

通过电流前馈解耦环节使 d 轴和 q 轴电流之间解耦， 消除耦合影响。 由于采用

了电网电压前馈补偿， 电网电压的扰动也得以消除。 引入前馈补偿后， d 轴和 q 轴

电流环的模型基本相同， 从而进一步简化了控制系统设计。

图 5-18　 三相 PWM 整流器电流前馈解耦及其数学模型图

三相 PWM 整流器的 VOC 控制框图如图 5-19 所示， 为电压电流双闭环的控制

策略。
由图 5-19 可见， 外环是直流母线电压环， 其主要作用是控制直流母线电压

稳定， 同时也决定了 PWM 整流器的功率流向， 通过 PI 调节器对直流母线的误差

进行调节， 得到有功电流给定值 i∗d 。 内环是电流环， 其主要作用是实现 d 轴和 q
轴电流对给定值的无静差跟踪控制， 从而实现网侧功率因数为 1， 通过 PI 调节器

对 d 轴和 q 轴电流环的误差进行调节， 并对电网的扰动和交叉耦合扰动进行前馈

补偿。

5. 3. 3　 基于单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器的 VOC 控制策略

前面已建立了三相 PWM 整流器的数学模型， 同时又分析了三相 PWM 整流器

的 VOC 控制策略， 下面对本章的主要研究对象———三相 PWM 整流器带单相 H 桥

功率单元拓扑的控制策略进行研究。
1. VOC 控制策略理论分析

三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载主电路如图 5-20 所示。
为了便于分析， 同样忽略电压电流的高次谐波， 只分析基波特性。 现假设功率
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图 5-19　 三相 PWM 整流器的 VOC 控制框图

图 5-20　 三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载主电路图

单元的输出电压和电流分别为

uo = Uomcos（ωo t）
io = Iomcos（ωo t - φ）{ （5-95）

式中， Uom、 Iom分别为输出电压和电流的幅值， ωo 为输出电压的角频率， φ 为负载

功率因数角。 由式 （5-95） 可得功率单元负载瞬时输出功率表达式为

po = uo·io = Uomcos（ωo t）·Iomcos（ωo t - φ） =
Uom Iom

2 cos（2ωo t - φ） + cosφ[ ]

（5-96）
由式 （5-96） 可见， 瞬时输出功率由两部分组成： 直流分量和 2ωo 角频率的

交流分量。 其中直流分量等于负载的有功功率， 并且不论负载功率因数角为多大，
瞬时输出功率中都包含输出角频率 2 倍频的交流分量。
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分析系统的控制策略时， 通常忽略 PWM 整流器、 输入电抗器和 H 桥逆变器的

损耗， 且忽略电抗器的储能变化， 则电网侧输入的功率将全部传递到 PWM 整流器

的直流侧， 则有

is = iL （5-97）
从而， 可得功率单元瞬时输入输出功率的守恒关系式为

3
2 Eid + 3

2 Eiq = udc is = udc iL = uo io （5-98）

前面已介绍了 VOC 控制策略是在同步旋转坐标系 dq 中， 将 d 轴定向于电网电

动势矢量 E， id、 iq 分别为有功电流和无功电流。 当 PWM 整流器处于稳态时， 无

功电流 iq 为零。 因此， 可将式 （5-98） 进一步化简为

3
2 Eid = uo io （5-99）

再将式 （5-95） 代入式 （5-99） 可得 PWM 整流器有功电流为

id =
Uom Iom
3E [cos（2ωo t - φ） + cosφ] （5-100）

由式 （5-100） 可见， 三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载功率的 2ωo 波动会影

响到整流器交流侧的有功电流 id。 如果不能满足式 （5-100） 有功电流给定 id， 则

直流母线电压不能维持恒定。
为了与下面介绍的 VOC 控制策略相区别， 这里将 5. 3 节中的三相 PWM 整流器

VOC 控制策略称为传统 VOC。
三相 PWM 整流器传统 VOC 控制策略框图如 5-19 所示， 其中， 电流内环和电

压外环控制器均采用 PI 调节器， 而 PI 调节器为线性调节器， 其直流分量增益为无

穷大， 但对交流分量的增益是有限值。 鉴于 PI 调节器上述特点， 结合前面分析可

知， 要维持直流母线电压恒定， 则应使电压外环调节器产生满足如式 （5-100） 所

确定的 d 轴电流给定值， 其输入量也应包含 2ωo 频率分量， 亦即直流母线电压给定

值与反馈值之间的误差必须含有 2ωo 频率分量。 由于实际运行中直流母线电压给定

值为一常量， 若要满足式 （5-100）， 则直流母线反馈值即直流母线电压实际值也

应当含有 2ωo 频率分量， 这与 PWM 整流器维持直流母线电压恒定的目标相矛盾。
因此， 传统 VOC 控制策略不能很好地适用于带单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器

功率单元拓扑[171] 。
2. 仿真实验与分析

上面通过理论分析与推导， 得出了传统 VOC 控制策略不能很好地适用于带单

相 H 桥负载的三相 PWM 整流器拓扑的结论， 这里借助 Matlab / Simulink 仿真工具对

上述理论分析进行验证。
1） 三相 PWM 整流器带纯电阻负载仿真

三相 PWM 整流器带纯电阻负载的系统仿真模型如图 5-21 所示， 其中系统仿真
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参数根据实际实验样机选取 （第 7 章中详细介绍）。 系统参数有： 三相线电压有效

值为 140V， 频率为 50Hz； 三相输入电抗器 L = 3mH； 三相 PWM 整流器主电路采用

Simulink 中模块， 功率开关器件开关频率为 2kHz； 直流母线电容 C = 2200μF； 直

流母线电压给定值为 230V； 整流器接纯电阻负载 R = 26Ω， 即整流器的输出有功功

率为 2kW。
在实际样机实验中电压霍尔传感器所采集的电压信号为线电压， 经计算得到相

电压， 在 Matlab 仿真实验中也进行了相应的运算处理。 仿真中采样后的数据以及

示波器的输出数据均做了标幺化处理， 标幺化基值均为相应变量的峰值。 系统仿真

时间为 0. 5s， 采用变步长离散算法。
对图 5-21 所示的系统进行了仿真实验， 得到如图 5-22 ～图 5-24 所示的仿真结

果。 其中图 5-22 所示为母线电压仿真波形， 仿真实验表明系统运行后母线电压很

快达到了给定值 230V 并维持恒定。 图 5-23 所示为功率单元网侧相电压与相电流仿

真波形， 从中可见相电压与电流实现了同相位， 电流波形稳定且电流环响应速度较

快。 图 5-24 所示为网侧电流谐波分析， 可见 50Hz 基波为电流波形的主要成分， 谐

波含量较少， THD 为 1. 2% 。
通过仿真结果表明， 传统 VOC 控制策略应用于三相 PWM 整流器带纯电阻负载

系统响应快， 具有很好的控制性能。

图 5-21　 三相 PWM 整流器带纯电阻负载系统仿真模型
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图 5-22　 带纯电阻负载时系统母线电压仿真波形

图 5-23　 带纯电阻负载时网侧相压和相流仿真波形

图 5-24　 带纯电阻负载时网侧相电流谐波分析

2） 三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载仿真 （母线电压环未加低通滤波器）
三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载的系统仿真模型如图 5-25 所示， 其中主电
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路参数与图 5-21 所示的系统仿真模型主电路参数相同， H 桥逆变器采用 SPWM 调

制方式， 调制度为 M = 0. 8， 调制波频率为 fo = 45Hz， 功率器件开关频率为 2kHz，
负载为阻感负载， R = 10Ω， L = 20mH。 系统仿真时间为 0. 5s， 采用变步长离散

算法。

图 5-25　 三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载系统仿真模型

对图 5-25 的系统进行了仿真实验， 得到如图 5-26 ～ 图 5-29 所示的仿真结果。
其中图 5-26 所示为采用传统 VOC 控制策略时母线电压未加低通滤波器的仿真波形

的整体曲线与局部放大曲线。 从中可见， 正如所分析的那样， 传统 VOC 控制策略

应用于三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载直流母线电压存在波动， 峰峰值为 12V；
并且其波动频率为 2fo = 90Hz， 正好等于 H 桥输出频率 45Hz 的 2 倍。

图 5-27 所示为带单相 H 桥负载时采用传统 VOC 控制策略网侧相电压与相电流

仿真波形。 由图可见， 网侧相电压与相电流虽然实现了同相位， 电流响应速度较

快， 但电流波形不稳定， 出现振荡。
图 5-28、 图 5-29 所示分别为带单相 H 桥负载时采用传统 VOC 控制策略母线

电压谐波分析和网侧相电流谐波分析， 由图 5-28 可见， 母线电压多了 2 fo = 90Hz
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图 5-26　 带单相 H 桥负载时采用传统 VOC 控制策略母线电压仿真波形

图 5-27　 带单相 H 桥负载时采用传统 VOC
控制策略网侧相电压与相电流仿真波形

图 5-28　 带单相 H 桥负载时采用传统 VOC 控制策略母线电压谐波分析
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图 5-29　 带单相 H 桥负载时采用传统

VOC 控制策略网侧相电流谐波分析

谐波。 将图 5-29 与图 5-24 相比较可见， 带单相 H 桥负载时采用传统 VOC 控制策

略网侧相电流多出了 2fo - fs = 40Hz 和 2fo + fs = 140Hz 两个频率的谐波。
3） 基于母线电压环加低通滤波器的三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载仿真

为了进一步优化系统的控制系能， 如图 5-25 所示系统仿真模型和仿真参数条

件下， 母线电压环加入低通滤波器， 进行仿真实验， 得到如图 5-30 ～ 图 5-34 所示

的仿真波形。
其中， 图 5-30 所示为传统控 VOC 控制策略下母线电压环加入低通滤波器时母

线电压波形整体与放大波形图。 将图 5-30 与图 5-26 相比较， 两种情况下母线电压

波形基本一致， 即母线电压环加低通滤波器对母线电压没有影响。

图 5-30　 带单相 H 桥负载时采用传统 VOC
控制策略母线电压仿真波形 （加低通滤波器）
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图 5-31　 带单相 H 桥负载时采用传统 VOC 控制策略网侧相压与相流仿真波形 （加低通滤波器）

图 5-32　 传统 VOC 控制策略有功电流与无功电流仿真波形 （加低通滤波器）

图 5-33　 母线电压谐波分析 （加低通滤波器） 图 5-34　 网侧相电流谐波分析 （加低通滤波器）
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图 5-31 所示为功率单元网侧相电压与相电流仿真波形。 由图可见， 相电压

与电流实现了同相位， 电流响应速度较快。 将图 5-31 与图 5-27 相比较， 母线电

压环加入低通滤波器后， 网侧电流较之未加低通滤波器时明显稳定， 无振荡

产生。
图 5-32 所示分别为 d 轴电流给定值、 实际值、 误差值和 q 轴电流实际值仿真

波形。 将图 5-31 与图 5-23 相比较， 可见网侧电流波形变差， 这是因为 PWM 整流

器 d 轴电流给定值存在 2 倍频的波动如图 5-32 所示， 其通过电流环影响到网侧电

流， 从而引入电流谐波。
图 5-33 和图 5-34 分别为母线电压环加入低通滤波器时母线电压和功率单元网

侧电流的谐波分析。 将图 5-33 与图 5-28 相比较， 母线电压环加低通滤波器后， 母

线电压中的 2 倍频 （即 2fo = 90Hz） 明显减少； 将图 5-34 与图 5-29 相比较， 可见

母线电压环加低通滤波器后， 2fo - fs = 140Hz 和 2fo + fs = 40Hz 两个频率的电流谐

波含量明显减少， 证明了母线电压环加入低通滤波器后会对母线电压和网侧电流的

波形质量起到一定的改善作用。
从三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载仿真实验 （母线电压环未加低通滤波器）

和基于母线电压环加低通滤波器的三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载仿真实验中可

得出如下结论：
① 母线电压环加入低通滤波器可大大改善网侧电流， 为后续样机实验提供了

理论基础；
② 单相 H 桥负载不同于一般的纯电阻负载或三相对称负载， 其输出功率中含

有 2 倍频 2fo 的波动， 使直流母线电压调节器不能工作在一个稳定点， 而是围绕稳

定点有规律的脉动；
③ 传统 VOC 控制策略不适用于带单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器功率单元

拓扑系统中。

5. 3. 4　 基于单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器负载功率前馈控制策略

如前所述， 传统 VOC 控制策略要维持直流母线电压恒定， 必须满足式（5-100）
的 d 轴有功电流给定值。 由上面的仿真实验可见， 传统 VOC 控制策略用于带单相

H 桥负载的三相 PWM 整流器中会引起直流母线脉动； 另外， 由于母线电压给定值

为一常量， 表明式 （5-100） 中 d 轴有功电流给定值的交流分量是由直流母线实际

值提供。 是否可通过其他方式引入 d 轴有功电流给定值的交流分量， 从而维持直流

母线电压稳定， 这就是下面要研究的负载功率前馈控制策略。
1. 负载功率前馈控制策略

由于单相 H 桥逆变器的瞬时输出功率 （参见式 （5-96）） 中含有与式（5-100）
的 d 轴有功电流给定值相同的交流分量， 可尝试将其引入直流母线电压环， 从而满

足式 （5-100）， 维持直流母线电压的恒定， 这就是电压外环的负载功率前馈控制
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策略的思路。
如果能已知 H 桥逆变器输出电压 uo 和输出电流 io 的瞬时值， 便可根据式

（5-96） 计算出其瞬时输出功率， 再根据功率单元的能量守恒关系， 可得到满足直

流母线电压恒定的 d 轴有功电流给定值。 在实际系统中， H 桥逆变器的瞬时输出电

流 io 可通过电流霍尔元件测量获取； 但由于实际输出电压是 PWM 脉冲， 若要得到

等效的基波电压比较困难。 为了解决这一问题， 可采用直流母线电压 udc乘以 PWM
脉冲的占空比 do 获取瞬时输出电压 uo。 基于单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器的

负载功率前馈控制框图如图 5-35 所示。
由图 5-35 可见， 除了引入负载功率前馈外， 系统还保留了电压外环， 其作用

是补偿 PWM 整流器的损耗和维持直流母线电压恒定。 通过引入负载功率前馈的方

法， 可产生满足式 （5-100） 的 d 轴有功电流给定值。

图 5-35　 基于单相 H 桥负载的三相

PWM 整流器负载功率前馈控制框图

2. 仿真实验与分析

为了进一步验证引入负载功率前馈后系统的性能， 在 Matlab 中建立了基于单

相 H 桥负载的三相 PWM 整流器负载功率前馈仿真模型如图 5-36 所示。 主电路参

数以及功率器件开关频率都与前面介绍的传统 VOC 控制策略仿真相同， 系统仿真

时间为 0. 5s， 采用变步长离散算法。 仿真波形如图 5-37 ～图 5-41 所示。

251



图 5-36　 基于单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器负载功率前馈控制系统仿真模型

图 5-37　 负载功率前馈母线电压仿真波形
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图 5-38　 负载功率前馈网侧相电压与相电流仿真波形

图 5-39　 负载功率前馈有功电流与无功电流波形

图 5-40　 负载功率前馈母线电压谐波分析 图 5-41　 负载功率前馈网侧相电流谐波分析
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图 5-37 所示采用为负载功率前馈控制的母线电压仿真波形。 与传统 VOC 控制

策略相比较可见， 图 5-37 所示母线电压的波动有明显的降低， 峰峰值为 4V， 证明

了负载功率前馈控制的有效性。
图 5-38 所示为采用负载功率前馈控制的网侧相电压与相电流仿真波形。 将图

5-38 与图 5-31 相比较发现， 加入负载功率前馈控制后， 网侧相电压与相电流虽能

同相， 但电流波形变差， 其主要原因是电流环采用 PI 调节器， 无法实现对交流量

的无静差跟踪控制。
图 5-39 所示为 d 轴电流给定值、 实际值、 误差值和 q 轴电流实际值的仿真波

形。 将图 5-39 与图 5-32 相比较可见， d 轴电流给定值与实际值均有较大的波动，
d 轴电流误差值 i∗d - id 增大了， 同时 q 轴电流也存在与 d 轴电流相同频率的波动。
这是由于负载功率前馈是根据负载得到 d 轴有功电流给定值， 该方法会使 d 轴有功

电流给定值变化比较剧烈， 又加上电流环的环宽有限， 响应速度较慢， 从而使 d 轴

电流不能实现对给定值的无静差跟踪控制。 在传统 VOC 控制策略中， d 轴有功电

流给定值是经过电压外环调节器获取， 给定值的变化也就相对缓和， 且电流内环带

宽要高于电压外环的带宽， 因此电流跟踪效果会比负载功率前馈好。
图 5-40、 图 5-41 所示分别为带负载功率前馈母线电压谐波分析和网侧相电流

谐波分析。 将图 5-40 与图 5-33 相比较可见， 加入负载功率前馈后直流母线电压的

两倍频 2fo = 90Hz 的分量明显降低； 将图 5-41 与图 5-34 分别相比较可见， 加入负

载功率前馈后网侧相电流在 2fo - fs = 40Hz 和 2fo + fs = 140Hz 这两个频率上的分量

明显增大， 从而导致网侧电流波形变差。
通过仿真实验还可看出， 采用负载功率前馈后母线电压波动明显降低， 主要是

因为负载前馈完全补偿了输出功率的波动， 使三相 PWM 整流桥的瞬时功率与单相

H 桥的瞬时功率时时平衡； 同时， 直流母线的稳定是以牺牲交流侧电流波形为代

价的。
尽管如此， 实际装置中， 直流母线电压仍然会存在波动， 原因主要有两个方

面： 其一， 在计算负载功率时使用了电流采样值， 会存在一定的滞后； 其二， 电流

环采用 PI 调节器， 对含有交流分量的给定值跟踪效果不太理想， 电流误差值 i∗d -
id 会随频率的增加而增大。

5. 3. 5　 电流环采用 PIR 调节器

对于带单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器， 由于负载输出功率包含 2ωo 角频率

的脉动分量， 要维持直流母线电压恒定， PWM 整流器 d 轴有功电流给定值必须包

含 2ωo 角频率的脉动分量。 但是若电流内环采用 PI 调节器， 不能实现对 2ωo 角频

率分量的无静差跟踪控制[172] 。 这是因为 PI 调节器是线性调节器， 对直流分量增

益为无穷大， 但对交流分量增益为有限值。 为了解决这一问题， 下面主要针对电流

环的无静差跟踪控制[173]和扰动抑制问题进行研究。
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由前面对双环控制策略分析可知， 电流内环的控制框图如图 5-42 所示。 图中，

Gi（ s） 为电流调节器的传递函数； 1
Tds + 1为电流环采样延迟和 PWM 控制的小惯性

特性； r 为扰动， 1
Ls + R为主回路传递函数。 根据图 5-42 所示的电流内环控制框图，

可得从电流给定到电流误差的闭环传递函数为

图 5-42　 双环控制系统的电流内环控制框图

Gi∗，e（ s） = 1

1 + Gi（ s）·
1

Tds + 1·
1

Ls + R

（5-101）

从扰动到电流误差的闭环传递函数为

Gr，e（ s） =

1
Ls + R

1 + Gi（ s）·
1

Tds + 1·
1

Ls + R

（5-102）

1. 电流环 PI 调节器

当电流环控制器为 PI 调节器时， 令其传递函数为

GiPI（ s） = KP +
KI
s （5-103）

将式 （5-103） 代入式 （5-101） 中可得

Gi∗，ePI（ s） =
s（Tds + 1）（Ls + R）

s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）
（5-104）

将式 （5-103） 代入式 （5-102） 中可得

Gr，ePI（ s） =
s（Tds + 1）

s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）
（5-105）

假设电流内环 PI 调节器的参数选取适当， 使闭环内环稳定， 即式 （5-104） 和

式 （5-105） 所描述的闭环传递函数极点均位于复平面的左半平面 （不包括虚轴）。
当三相 PWM 整流器带直流负载或三相逆变器平衡负载， 且 PWM 整流器处于

稳态时， d 轴和 q 轴电流的给定值与实际值均为常量， 此时相应的交叉耦合项 ωLid
和 ωLiq 也为常量， 则由交叉耦合项造成的扰动也为常量。 为此可得， 电流给定值

和交叉耦合造成扰动的数学模型均为阶跃函数， 可分别假设为
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I∗1（ s） =
K11
s （5-106）

R∗
1（ s） =

K12
s （5-107）

式中， K11、 K12均为常数， 则电流误差 e 对这两个输入量的响应分别为

Ei∗1PI
（ s） = Gi∗，ePI（ s）·I∗1（ s） =

K11（Tds + 1）（Ls + R）
s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）

（5-108）

Er∗1PI
（ s） = Gr，ePI（ s）·I∗1（ s） =

K12（Tds + 1）
s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）

（5-109）

式 （5-108） 和式 （5-109） 均满足拉氏变换终值定理条件， 因此由拉氏变换

终值定理得到系统的稳态误差为

ess1（∞ ） = lim
s→0

sEi∗1PI
（ s） = lim

s→0

K11 s（Tds + 1）（Ls + R）
s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）

= 0 （5-110）

ess2（∞ ） = lim
s→0

sEr∗1PI
（ s） = lim

s→0

K12 s（Tds + 1）
s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）

= 0 （5-111）

由上述理论分析与推导可知， 电流误差对电流给定值和扰动的阶跃响应稳态误

差均为零， 这也是三相 PWM 整流器带直流负载或三相逆变器带平衡负载时具有很

好的稳态性能的原因。 另外， 从扰动角度考察可发现， 当电流内环不采用前馈解耦

时， 虽然电流环的动态性能会受到影响， 但由扰动造成的电流误差为零， 因此不会

影响其稳态性能。
当三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载时， 由前面分析可知， d 轴电流给定值由

直流分量和 2ωo 交流分量组成。 其中直流分量产生的影响前面已有详细的分析， 这

里只着重对 2ωo交流分量产生的影响作分析。
电流给定值和交叉耦合引起的扰动都包含 2ωo交流分量， 其数学模型可设为

I∗2（ s） =
K21 s

s2 + （2ωo）2 （5-112）

R∗
2（ s） =

K22 s
s2 + （2ωo）2 （5-113）

式中， K21、 K22均为常数， 则电流误差 e 对这两个输入量的响应分别为

Ei∗2PI
（ s） = Gi∗，ePI（ s）·I∗2（ s） =

K21 s2（Tds + 1）（Ls + R）
s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）[ ]· s2 + （2ωo）2[ ]

（5-114）

Er∗2PI
（ s） = Gr，ePI（ s）·R∗

2（ s） =
K22 s2（Tds + 1）

s（Tds + 1）（Ls + R） + （KP s + KI）[ ]· s2 + （2ωo）2[ ]

（5-115）
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由于式 （5-114） 和式 （5-115） 均含有一对共轭极点 ± j2ωo， 不满足拉氏变

换终值定理条件， 所以利用终值定理得不到系统稳态误差为零的结论， 这也进一步

表明电流内环采用 PI 调节器时不能对 2ωo交流分量实现无静差跟踪控制， 也不能

消除交叉耦合扰动中 2ωo交流分量的影响。
2. 电流环 PIR 调节器

由上述分析可知， 2ωo角频率的交流分量作为有功电流给定值或扰动输入时，

电流误差响应的拉普拉斯变换会包含 ± j2ωo 这对共轭极点， 从而响应中也会出现

2ωo角频率的波动。
对比输入为直流量和 2ωo角频率交流量的响应， 可发现直流量的阶跃响应引入

了一个极点 s = 0， 但系统的闭环传递函数中含有 s = 0 的零点， 零极点正好对消，
使电流误差响应信号的极点都位于复平面的左半平面， 能实现阶跃响应的无静差跟

踪控制。 借鉴该思路， 当 2ωo角频率的交流量作为输入信号时， 要实现无静差跟踪

控制， 则需要电流误差的闭环传递函数包含零点 s = ± j2ωo
[174] ， 该零点可由电流

调节器的极点引入。 因此可将电流调节器的传递函数定义为

GiPIR（ s） = KP +
KI
s +

2KR s
s2 + （2ωo）2 （5-116）

在参考文献 [175] 中将式 （5-116） 表示的调节器称为比例积分谐振调节器

（Proportional Integral Resonant， PIR）。
设谐振点频率为 2fo = 90Hz， 其谐振调节器的传递函数为

GR（ s） = 2s
s2 + 902

图 5-43 所示为其幅频特性。

图 5-43　 谐振调节器幅频特性
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由图 5-43 可见， 谐振调节器在谐振频率 2fo = 90Hz 处有无穷大的增益， 相角

为 0， 在谐振频率之外幅频特性迅速衰减， 因此， 可实现对 2fo 交流信号的无静差

跟踪控制。 PIR 调节器在谐振频率点主要有谐振调节器调节控制， 谐振频率之外由

PI 调节器起作用。
若将 PIR 调节器的传递函数代入式 （5-101）， 可得从电流给定到电流误差的

闭环传递函数为

Gi∗，ePIR（ s） =
s（Tds + 1）（Ls + R） s2 + （2ωo）2[ ]

s（Tds + 1）（Ls + R） s2 + （2ωo）2[ ] + （KP s + KI） s2 + （2ωo）2[ ] + 2KR s2

（5-117）
若将 PIR 调节器的传递函数代入式 （5-102）， 可得从扰动到电流误差的闭环

传递函数为

Gr，ePIR（ s） =
s（Tds + 1） s2 + （2ωo）2[ ]

s（Tds + 1）（Ls + R） s2 + （2ωo）2[ ] + （KP s + KI） s2 + （2ωo）2[ ] + 2KR s2

（5-118）
假设电流环 PIR 调节器的参数选取适当， 即式 （5-117） 和式 （5-118） 闭环

传递函数的极点均位于复平面的左半平面 （不包括虚轴）。
当电流给定值和交叉耦合扰动的数学模型均为阶跃函数时， 可得到电流误差响

应均未引入额外的极点， 符合拉氏变换终值定理条件， 因此由拉氏变换终值定理可

得到系统的稳态误差为

ess3（∞ ） = lim
s→0

sGi∗1PIR
（ s）·I∗1（ s） = 0 （5-119）

ess4（∞ ） = lim
s→0

sGr1PIR（ s）·R∗
1（ s） = 0 （5-120）

当电流给定值和交叉耦合扰动为 2ωo 交流分量时， 同理可得电流误差响应信号

未引入额外的极点， 则由拉氏变换终值定理可得系统稳态误差为

ess5（∞ ） = lim
s→0

sGi∗2PIR
（ s）·I∗2（ s） = 0 （5-121）

ess6（∞ ） = lim
s→0

sGr2PIR（ s）·R∗
2（ s） = 0 （5-122）

由以上分析可知， 三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载时， 电流环采用 PIR 调节

器能对直流分量和 2ωo 交流分量进行控制， 使 PWM 整流器具有较好的稳态性

能[176] 。 而且当电流环不加前馈解耦环节时， 虽然动态性能会受到一定的影响， 但

其稳态性能不受影响。 这样系统不受电感参数变化的影响， 更有利于功率单元的通

用性。 电流环采用 PIR 调节器的三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载控制框图如

图 5-44所示。
3. 仿真实验与分析

图 5-45 所示为三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载采用负载功率前馈加电流环

PIR 调节器控制策略的系统仿真模型。 设 H 桥的输出频率 fo = 45Hz， 系统仿真参数
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图 5-44　 负载功率前馈加电流环 PIR 调节器控制框图

图 5-45　 负载功率前馈加电流环 PIR 调节器控制策略系统仿真模型
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与采用 PI 调节器时相同， 系统仿真时间为 0. 5s， 采用变步长离散算法。 仿真波形

如图 5-46 ～图 5-48 所示。
图 5-46 所示为采用负载功率前馈加电流环 PIR 调节器控制的系统母线电压整

体与局部放大波形。 由整体波形图可见， 母线电压维持在给定值 230V， 电压基本

平稳； 由放大波形可见其波动峰峰值为 2V， 与前面介绍的负载功率前馈控制比较，
波动幅度减小。

图 5-46　 负载功率前馈加电流环 PIR 调节器控制策略的系统母线电压仿真波形

图 5-47　 负载功率前馈加电流环 PIR 调节器

控制策略的系统相电压与相电流仿真波形

图 5-47 所示为网侧相电压与相电流仿真波形。 由图可见， 相电压与相电流同

相位， 电流环响应速度较快。 其中相电流波形质量较差， 这是因为通过负载前馈完
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全补偿掉输出功率的波动后， 虽然实现了直流母线电压的稳定， 但有功 d 轴电流给

定值存在 2 倍频波动， 会在三相电流中引入谐波， 从而造成三相电流波形变差。
图 5-48 所示为采用负载功率前馈加电流环 PIR 调节器控制策略系统有功电

流与无功电流波形。 将图 5-48 与图 5-32 （传统 VOC 控制策略有功电流与无功电

流仿真波形 （加低通滤波器）） 相比较可发现， 图 5-48 中的 d 轴电流误差值维

持在 0 轴附近， 基本平稳， d 轴有功电流跟踪效果明显； 并且 q 轴电流也没有明

显的波动。 由于 d 轴电流控制效果的改善， 直流母线电压波动幅度也进一步

减小。

图 5-48　 负载功率前馈加电流环 PIR 调节器控制策略的

系统有功电流与无功电流仿真波形

通过上述仿真实验， 进一步验证了在三相 PWM 整流器带单相 H 桥负载系统中

电流环采用 PIR 调节器的优势。

5. 3. 6　 电压环采用 PIR 调节器

前面分析了负载功率前馈加电流环 PIR 调节器的控制策略， 从理论推导和分

析， 以及仿真均证明了该策略能使带单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器处于稳态运

行。 负载功率前馈的主要作用是提高动态响应性能， 功率前馈是一种开环的控制策

略， 引入的误差需要通过电压外环直流母线电压的反馈来消除。 另外， 负载功率前

馈控制需要对功率的实时计算， 这就离不开对电压和电流信号的采样， 而基波电压

有效值可由母线电压乘占空比获得， 电流可通过电流霍尔采样取得， 这无疑又增加
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了控制系统的成本和复杂性。 如果能通过闭环控制为电流环提供给定值， 对实际的

功率单元系统设计将具有非常重要的意义。
1. 电压环 PIR 调节器

图 5-49 所示为系统电压外环的控制框图。

图 5-49　 系统电压外环控制框图

在图 5-49 中， Gu（ s） 为电压环调节器的传递函数， 0. 75 / （Tus + 1） 为电压环

采样小惯性环节与电流内环传递函数合并后的传递函数。
根据上述电流环 PIR 调节器的设计原理， 要实现电压环对 2ωo 交流分量的无静

差跟踪控制， 应设计电压环调节器的传递函数为

Gu（ s） = KP +
KI
s +

2KR s
s2 + （2ωo）2 （5-123）

电压环 PIR 调节器的特性与电流环 PIR 调节器完全相同， 这里不再赘述。
电压环和电流环均采用 PIR 调节器的控制框图如图 5-50 所示[177] 。 电压环采

图 5-50　 电压环电流环 PIR 调节器控制框图
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用 PIR 调节器， 可实现对 2ωo 交流分量的无静差跟踪控制。 该控制方式虽然动态响

应不如负载功率前馈控制， 但是在稳态时具有良好的性能， 并且能够降低成本、 简

化控制系统。
2. 仿真分析

图 5-51 所示为电压环电流环 PIR 调节器控制系统仿真模型， 同样设定 H 桥逆

变器的输出频率 fo = 45Hz。 系统仿真参数与采用 PI 调节器时相同， 系统仿真时间

为 0. 5s， 采用变步长离散算法。 仿真波形如图 5-52 ～图 5-56 所示。

图 5-51　 电压环电流环 PIR 调节器控制的系统仿真模型

图 5-52 所示为电压环电流环 PIR 调节器控制的系统直流母线电压整体与局部

放大仿真波形。 由图可见， 直流母线电压维持在给定值 230V， 电压基本平稳， 其

波动峰峰值为 1V。 与采用负载功率前馈加电流环 PIR 调节器相比母线电压更加

平稳。
图 5-53 所示为系统网侧相电压与相电流仿真波形。 由图可见， 相电压与相电

流同相位， 电流响应速度较快。
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图 5-52　 系统的电压环电流环 PIR 调节器控制母线电压仿真波形

图 5-53　 系统的电压环电流环 PIR 调节器控制相电压与相电流仿真波形

图 5-54 所示为系统 d 轴电流给定值、 实际值、 误差值和 q 轴电流实际值仿真

波形。 从图中可发现， d 轴电流误差值维持在 0 轴附近， 基本平稳， q 轴有功电流

跟踪效果明显， 并且 q 轴电流无明显的波动。
图 5-55、 图 5-56 所示分别为母线电压和网侧电流的谐波分析。 由母线电压谐

波分析图可见， 母线电压 2fo = 90Hz 分量谐波含量较少， 与采用负载功率前馈加电

流环 PIR 调节器控制时基本相似； 网侧电流谐波分析图中 2ωo - ωs = 40Hz 和 2ωo +
ωs = 140Hz 分量谐波含量也较采用负载功率前馈时少。
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图 5-54　 电压环电流环 PIR 调节器控制有功电流与无功电流仿真波形

图 5-55　 电压环电流环 PIR
调节器控制母线电压谐波分析

图 5-56　 电压环电流环 PIR
调节器控制网侧 a 相电流谐波分析

通过以上仿真实验及相应的仿真波形可见， 母线电压比较平稳， 电流环能够实

现无静差跟踪控制， 电压环和电流环采用 PIR 调节器控制所取得的效果比采用负载

功率前馈加电流环 PIR 调节器控制效果好。 该控制方法不需负载功率前馈采用的电

流霍尔传感器， 节省了成本； 其次， 该控制方法只需在算法中做一些处理即可实

现。 因此考虑到实际系统采用负载功率前馈设计的复杂性， 在实际应用中可选用电

压环电流环 PIR 调节器控制的方法。

5.4　 本章小结

本章主要从三种能量回馈拓扑结构、 控制策略、 直流母线电压以及网侧电流谐
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波特性进行分析， 得出以下结论。
① 对于所讨论的三种能量回馈型功率单元拓扑， 要想保证直流母线电压没有

波动， 必须保证瞬时输入功率与瞬时输出功率时时相等；
② 如果不采用负载功率前馈控制， 母线电压总存在 2ωo （ωo 为输出电压角频

率） 的低频波动；
③ 在保证直流母线恒定的情况下， 整流侧输入电流总是含有低次谐波；
④ 对于采用移相变压器， 低次谐波通过移相角得到消除， 移相变压器一次侧

电流波形为正弦， 不受串联单元个数限制， 但移相变压器结构复杂；
⑤ 采用普通隔离变压器， 通过二次绕组与功率单元的合适连接， 达到消除低

次谐波的目的， 但所串联单元的个数需是 3 的倍数；
⑥ 在功率单元中， 负载为单相的情况下， 功率总是存在波动， 在控制策略中

加入谐振控制器不失为一种较好的解决方法。
同时， 本章主要分析了带单相 H 桥负载的三相 PWM 整流器控制策略。 首先，

从三相 PWM 整流器带直流负载或三相逆变器平衡负载的传统 VOC 控制策略入手，
理论分析和 Matlab 仿真验证传统 VOC 控制策略不适用于带单相 H 桥负载的三相

PWM 整流器； 其次通过单相 H 桥负载的特性， 又引入了负载功率前馈控制策略，
该控制策略能够降低母线电压的波动幅度， 但是仍然存在波动， 这是由于电流环的

PI 调节器对电流给定值 2ωo 流分量的稳态误差不为零， 不能够实现无静差跟踪控

制； 然后为了解决 PI 调节器对交流量增益不为零的问题， 又引入了 PIR 调节器，
负载功率前馈加电流环 PIR 调节器控制既能实现维持母线电压的恒定， 又能够实现

对 d 轴和 q 轴电流的无静差跟踪控制； 最后， 结合实际系统分析， 由于负载功率前

馈是一种开环的控制方法， 并且对于实时功率的计算又给系统的设计带来一定的复

杂性， 借鉴电流环 PIR 调节器又引入了电压环 PIR 调节器， 经过理论分析和仿真验

证了该方法的有效性， 为以后级联型高压变频器能量回馈控制策略提供了研究

思路。
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第 6 章　 级联型高压变频器矢量控制策略

6.1　 矢量控制基本理论

异步电动机的动态数学模型是一个高阶、 非线性、 强耦合的多变量系统。 为了

解决异步电动机转矩控制问题， 20 世纪 70 年代德国工程师 F. Blaschke 首先提出了

异步电动机矢量控制理论。 矢量控制实现的基本思想是模仿直流电动机控制， 将一

台三相异步电动机等效为直流电动机， 通过测量和控制异步电动机定子电流矢量，
根据磁场定向原理分别对异步电动机的励磁电流和转矩电流进行控制， 从而达到控

制异步电动机转矩的目的， 以获得能与直流调速系统相媲美的静、 动态性能。
矢量控制的基本原理是[178] ： 将异步电动机的定子电流矢量分解为产生磁场的

电流分量 （励磁电流） 和产生转矩的电流分量 （转矩电流） 分别加以控制， 即控

制定子电流矢量。 实际的三相异步电动机矢量控制系统， 是将磁链与转矩解耦， 分

别设计两者的调节器， 以实现对交流电动机的高性能调速。
以转子磁场定向为例， 矢量控制变频调速的实现方法是将异步电动机在三相坐

标系下的定子电流 IA、 IB、 IC、 通过三相-二相变换 （3s / 2s 变换）， 等效成两相静

止坐标系下的交流电流 Iα、 Iβ， 再通过按转子磁场定向旋转变换 （2s / 2r 变换），
等效成同步旋转坐标系下的直流电流 Im、 It （ Im 相当于直流电动机的励磁电流； It
相当于与转矩成正比的转矩电流， 再模仿直流电动机的控制方法， 求得直流的控制

量， 经过相应的坐标反变换， 实现对异步电动机的控制。 可见， 其控制实质是将交

流电动机等效为直流电动机， 分别对转矩、 磁场两个分量进行独立控制。 通过控制

转子磁链， 然后分解定子电流而获得转矩和磁场两个分量， 经坐标变换， 实现正交

或解耦控制。
由于异步电动机的控制可选用不同基准进行， 根据所选用的基准矢量不同， 有

三种定向方式， 即定子磁场定向、 转子磁场定向和气隙磁场定向[179] 。
1. 定子磁场定向的矢量控制

定子磁场定向的矢量控制方式是一种高性能的调速控制方式， 采用该控制方式

的控制系统， 也称为直接转矩控制系统。 该系统的特点是直接对转矩进行闭环控

制， 以获得很好的动态响应， 图 6-1 所示为直接转矩控制系统框图。 通过对定子磁

链进行控制， 系统在控制中不受转子参数的变化所带来的干扰， 可以增强系统的抗

干扰能力； 其坐标变换较为简单， 响应速度快。 但在低速控制过程中会产生转矩脉

动， 严重时系统无法运行； 同时在磁链的计算中， 采用的是电压模型， 因此也具有



了有关电压模型的缺点。

图 6-1　 直接转矩控制系统框图

2. 气隙磁场定向的矢量控制

不同于定子磁场定向方式， 气隙磁场定向的矢量控制方法是将基准矢量定向在气隙

磁链上。 由于气隙磁场是电动机电能与机械能交换的主要媒介， 以气隙磁链进行定向，
控制精度无疑是最好的， 但气隙磁链的确定比较困难， 目前该控制方法应用较少。

3. 转子磁场定向的矢量控制

转子磁场定向的矢量控制方式目前应用较普遍， 且较上述两种控制方式更易于

实现。 将转子磁链的方向定义为 m 轴的方向， 垂直于 m 轴的方向定义为 t 轴方向。
这时， 将以转子磁场进行定向时的 m 轴也称为 d 轴， t 轴称为 q 轴。 在异步电动机

运行过程中假如保持励磁电流恒定， 则输出的转矩仅与转矩电流成正比。 该控制方

法在观测磁链时， 同样面对电压模型和电流模型的困扰， 需要进行模型的优化才能

获得较好的磁链观测。 不过， 它的优点是解耦了磁链与转矩， 使得控制上较为接近

于直流电动机的控制， 实现了人们最初的设想。
矢量控制的磁链取得方法有间接及直接方法， 也称间接磁场定向和直接磁场定

向， 它们的区别在于[180] ：
① 间接磁场定向

间接磁场定向的矢量控制是根据异步电动机的数学模型， 及各个坐标系下的电

动机方程， 通过计算得到其固有关系式， 引入电动机参数进行计算， 估计磁链的幅

值与相角， 其缺点是受电动机参数的准确性影响较大， 且在电动机运行过程中， 电

动机参数发生变化需要进行相应的调整， 其优点是不需要受到特殊硬件检测设备的

制约， 节约成本， 提高应用性。
② 直接磁场定向

直接磁场定向的矢量控制是运用直接方式， 获取磁链的位置、 幅值， 需安装磁

链传感器， 而在一些场合， 安装磁链传感器很难做到。 随着 DSP 不断更新升级，
使在较短时间内完成运算估算磁链已越来越可行， 因此直接磁链观测器越来越多地

受到人们重视。 其缺点是对仪器的精度要求很高， 优点是基本不受转子时间常数影

响。 如果观测的精度足够高， 那么实现矢量控制的准确度就会极为简便。
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6.2　 转子磁链定向矢量控制策略

如上所述， 三相异步电动机通过坐标变换和按转子磁链定向， 可获得等效的直

流电动机模型， 在按转子磁链定向坐标系中， 用直流电动机的方法控制电磁转矩与

磁链， 然后再将转子磁链定向坐标系中的控制量经逆变换得到三相坐标系的对应

量， 以实施控制。 由于变换的是矢量， 故坐标变换亦称矢量变换， 相应的控制系统

称为矢量控制系统。 本节将介绍目前应用较普遍的转子磁链定向的矢量控制策略。
前面在进行同步旋转坐标变换 （参见 5. 2. 1 节） 时只是规定了 d、 q 两轴的相

互垂直关系和与定子频率同步的旋转速度， 并未规定两轴与电动机旋转磁场的相对

位置。 若选取 d 轴沿转子磁链矢量 ψr 的方向， 称之为 m 轴， q 轴为逆时针转 90°，
即垂直于磁链矢量 ψr 方向的称之为 t 轴， 此时的两相同步旋转坐标系就是具体规

定为 m、 t 坐标系， 即为按转子磁链定向的旋转坐标系。
在 d、 q 坐标系中， 若选取转子磁链为基准矢量进行定向分解， 则旋转坐标系

下的 d 轴便与转子磁链 ψr 方向一致， 那么在该方向分解的量均与转子磁链成比例。
在旋转坐标系下， 垂直于 d 轴的量在 d 轴上的投影必然为零， 同理， 垂直于 q 轴的

量在 q 轴上的投影也必然为零。
参考相关文献有关异步电动机数学模型的推导， d、 q 两相旋转坐标系下异步

电动机的电压方程为

usd = Rs isd + pψsd - ω1ψsq

usq = Rs isq + pψsq + ω1ψsd

urd = 0 = Rr ird + pψrd - ωsψrq

urq = 0 = Rr irq + pψrq + ωsψrd

■

■

■

■
■■

■
■■

（6-1）

式中， usd、 usq、 urd、 urq、 isd、 isq、 ird、 irq、 ψsd、 ψsq、 ψrd、 ψrq分别为定子电压、
转子电压、 定子电流、 转子电流、 定子磁链、 转子磁链在 d、 q 轴上的分量； p 为

微分算子； Rs、 Rr 分别为定子和转子电阻； ωs 为转差角速度， 即 ωs = ω1 - ωr； ω1

为同步角速度； ωr 为转子角速度。 由于转子内部是短路的， 因此有 urd = urq = 0。
d、 q 两相旋转坐标系异步电动机的磁链方程为

ψsd = Ls isd + Lm ird
ψsq = Ls isq + Lm irq
ψrd = Lm isd + Lr ird
ψrq = 0 = Lm isq + Lr irq

■

■

■

■
■■

■
■■

（6-2）

式中， Ls、 Lr 为定子和转子的自感； Lm 为定转子互感。
令 d、 q 坐标系与转子磁链矢量同步旋转， 且使 d 轴与转子磁链矢量重合 ψr，

即为按转子磁链定向的同步旋转坐标系 m、 t。 由于采用转子磁链定向， m 轴与转
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子磁链矢量 ψr 重合， 则有

ψrm = ψrd = ψr

ψrt = ψrq = 0{ （6-3）

为了保证 m 轴与转子磁链矢量始终重合， 则

dψrt
dt =

dψrq
dt = 0 （6-4）

由式 （6-2） 和式 （6-3） 可得

ird = 1
Lr

ψr - Lm isd（ ）

irq = -
Lm isq
Lr

■

■

■

■
■

■
■

（6-5）

或

ird = 1
Lm

ψsd - Ls isd（ ）

irq = 1
Lm

ψsq - Ls isq（ ）

■

■

■

■
■

■
■

（6-6）

由式 （6-1）、 式 （6-4） 和式 （6-5） 可推导出

ωs = ω1 - ωr =
Lm isq
Trψr

（6-7）

式中， Tr 为转子时间常数， 即 Tr = Lr / Rr。
参考相关文献有关异步电动机数学模型的推导， 转子磁链的状态方程为

dψrd
dt = - 1

Tr
ψrd +

Lm
Tr

isd （6-8）

由式 （6-8） 可得转子磁链为

ψr = ψrd =
Lm

Trp + 1isd （6-9）

式中， p 为微分算子， 从式中可见转子磁链的幅值 ψr 与定子电流在 d 轴上的分量

isd成比例， 而与定子电流在 q 轴上的分量 isq无关， 且式 （6-9） 表明， 转子磁链 ψr

与定子电流的励磁分量 isd之间是一阶惯性环节的传递函数关系。
转矩方程为

Te = pnLm isq ird - isd irq（ ） （6-10）
式中， pn 为极对数。 将 （6-5） 代入式 （6-10） 可得

Te =
pnLm
Lr

isqψrd （6-11）

由式 （6-11） 转矩方程可见， 若保持转子磁链 ψr 恒定， 则电磁转矩 Te 仅与定

子电流在 q 轴上的分量 isq成正比。 由此可得， 只需控制磁链幅值 ψr 恒定， 调整电
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流 isq就可达到控制转矩的目的， 进而控制电动机转速。
由旋转运动方程和电动机转矩平衡方程式可得

Te =
Jm
pn

·
dωr
dt + TL （6-12）

式中， Jm 为转动惯量； TL 为负载转矩。
根据式 （5-6）、 式 （5-11）、 式 （6-9）、 式 （6-11）、 式 （6-12） 可画出矢量

控制变量控制框图， 如图 6-2 所示。
观察图 6-2 所示的变量， 可发现其中具有一定的耦合关系， 转子磁链 ψr 与转

子角转速 ωr 实际上并没有完全解耦， 即相互影响， 若保持磁链 ψr 恒定不变， 便可

实现相对意义上的解耦。

图 6-2　 矢量控制变量关系图

通常情况下， 为了将异步电动机近似成直流电动机， 需保持磁链恒定。 则在维

持转子磁链恒定的状态下， ψr = Const， 又由于基于转子磁链定向后， ψr = ψrd，
ψrq = 0， 代入式 （6-1） 第三行可得

Rr ird + pψr = 0
化简后为

ird = -
pψr
Rr

（6-13）

由式 （6-13） 可知， 当 ψr 达到稳态值时， 有

dψr
dt = pψr = 0 （6-14）

因而有 ird = 0。
将 ird = 0 代入式 （6-2） 第三行可得

ψr = ψrd = Lm isd （6-15）
进一步将式 （6-3）、 式 （6-2） 代入式 （6-1） 的第一、 第二行可得

usd = Rs isd + pLs isd + p
Lm
Lr

ψr - Lm isd（ ） - ω1 Ls isq -
L2
m
Lr

isq
■

■
■

■

■
■

usq = Rs isq + pLs isq - p
L2
m
Lr

isq + ω1Ls isd - ω1
Lm
Lr

ψr - Lm isd（ ）

■

■

■

■
■
■

■
■■

（6-16）

271



整理后得

usd = Rs isd + σLspisd + p
Lm
Lr

ψr - σω1Ls isq

usq = Rs isq + σLspisq + σω1Ls isd + ω1
Lm
Lr

ψr

■

■

■

■
■■

■
■■

（6-17）

式中， σ 为总漏感系数， 其表达式为

σ = 1 -
L2
m

LsLr
（6-18）

当保持转子磁链恒定时， 将式 （6-14）、 式 （6-15） 代入式 （6-17） 后可得

usd = Rs isd + σLs
disd
dt

■

■
■

■

■
■ - σω1Ls isq

usq = Rs isq + σLs
disq
dt

■

■
■

■

■
■ + ω1Ls isd

■

■

■

■
■

■
■

（6-19）

由式 （6-19） 可见， 定子电压 usd、 usq不仅与本轴的电流分量有关， 还与另一

轴的电流分量存在耦合关系。 为了解除耦合， 引入中间变量 Usd、 Usq， 并设

Usd = Rs isd + σLs
disd
dt = usd + σω1Ls isq

Usq = Rs isq + σLs
disq
dt = usq - ω1Ls isd

■

■

■

■
■

■
■

（6-20）

由式 （6-20） 可见， d、 q 轴上的电压分量为 Usd、 Usq为两个独立的无耦合的

一阶系统， 将引入的中间变量 Usd、 Usq作为输入控制量， 则可达到磁链和转矩的解

耦， 实现解耦控制如图 6-3 所示。
通过以上一系列分析可知， 矢量控制的主要思想为将三相定子电流通过坐标变

换， 变为两相旋转坐标系下的励磁电流与转矩电流， 分别控制励磁电流与转矩电

图 6-3　 usd、 usq解耦模型示意图

流， 经过电流调节器的调节处理， 实

现无静差控制。 磁链的控制主要通过

对 d 轴电流的控制， 最外环根据给定

的转速与实际转速的偏差输出给定转

矩电流， 来实现加减速， 通过励磁电

流与转矩电流调节器的输出值， 可以

得到给定电压在两相旋转坐标系下的

分量， 再经坐标变换得到三相定子电

压， 由脉冲驱动 IGBT 来实现最终控

制， 整个系统的控制过程示意图如图

6-4 所示。
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图 6-4　 矢量控制整体框图

在进行坐标变换时需磁链的角度与幅值信息， 这就需要对磁链进行观测。 当前

较为普遍的是采用电流模型或电压模型进行磁链的观测。
电流模型观测磁链的方法主要通过获取定子电流和转速来计算磁链， 其计算公

式为

ψrα = 1
Trp + 1（Lm isα - ωTrψrα）

ψrβ = 1
Trp + 1（Lm isβ - ωTrψrβ）

■

■

■

■
■

■
■

（6-21）

在使用这种方法进行观测的过程中， 观测的精度还受电动机参数的影响， 如当

电动机温度变化时， 转子时间常数发生改变， 那么磁链的观测结果也将发生变化，
当电动机高速运行时， 不适合使用这种方法进行观测。

电压模型观测磁链的方法主要是将电动机的定子电压与电流， 代入电动机方程

来计算出磁链， 其计算公式为

ψrα =
Lr
Lm

（∫（usα - Rs isα）dt - σLs isα）

ψrβ =
Lr
Lm

（∫（usβ - Rs isβ）dt - σLs isβ）

■

■

■

■
■

■
■

（6-22）

由上式可见， 其与转子电阻无关且计算过程中不需要转速信号， 但是其具有积

分环节， 会带来累积误差， 当电动机低速运行时影响较大。

6.3　 级联型矢量控制策略

事实上， 由多电平变换器进行供电的变速电动机传动系统采用了与两电平电压
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源型变换器相同的控制方法， 即 U / f 控制、 磁场定向控制和直接转矩控制。 造成这

一现状的主要原因在于： U / f 控制和磁场定向控制在控制回路内均嵌入了一个调制

级。 因此， 需要改变的并不是控制方案， 而仅是调制级的替换。 基于测速环节的不

同， 控制策略又分有速度传感器与无速度传感器矢量控制策略。

6. 3. 1　 有速度传感器矢量控制策略

在异步电动机速度闭环控制中需要电动机转速信息， 数字测速具有测速精度

高、 分辨能力强、 受器件影响小的优点， 被广泛应用于有速度传感器矢量控

制中[181] 。
1. M 法测速

在一定的时间 Tc 内测取编码器输出脉冲个数 M1， 用以计算这段时间内的平均

转速， 称作 M 法测速 （如图 6-5 所示）。 把 M1 除以 Tc 就可得到编码器输出脉冲的

频率 f1 = M1 / Tc， 所以该方法又称频率法。 设电动机每转一圈共产生 Z 个脉冲， 则

电动机转速为

n =
60M1
ZTc

（6-23）

式中， Z 为倍频系数与编码器光栅数的乘积， Tc 单位为 s。
在式 （6-23） 中， 转速 n 正比于脉冲个数 M1。 高速时 M1 大， 量化误差小，

随着转速的降低误差增大， 转速过低时 M1 小于 1， 此时计算出来的转速不能满足

矢量控制的要求， 所以 M 法测速只适用于高速段。

图 6-5　 M 法测速示意图

2. T 法测速

在编码器相邻两个输出脉冲时间间隔内， 对已知频率 f0 的高频时钟信号脉冲

用一个计数器进行计数， 由此来计算转速的方法称作 T 法测速 （如图 6-6 所示）。
在 T 法测速中， 测速时间 Tt 是用高频时钟脉冲个数 M2 计算而得， 即 Tt = M2 / f0，
则电动机转速为

n = 60
ZTt

=
60f0
ZM2

（6-24）

当电动机高速运行时 M2 较小， 量化误差较大， 此时计算得到的转速同样也不

能满足矢量控制的要求， 随着电动机转速的降低量化误差减小， 所以 T 法测速只

适用于低速段。
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图 6-6　 T 法测速示意图

3. M / T 法测速

将 M 法与 T 法相结合起来， 既检测 Tc 时间内编码器输出的脉冲数 M1， 又检

测同一段时间间隔内的高频时钟脉冲个数 M2， 用此来计算电动机的运行转速的方

法称作 M / T 法测速。 已知频率 f0 的高频时钟信号脉冲， 测速时间 Tt = M2 / f0， 则

电动机的转速为

n =
60M1
ZTt

=
60M1 f0
ZM2

（6-25）

采用 M / T 法测速时， 应保证编码器输出脉冲计数器与高频时钟脉冲计数器同

时打开与关闭， 用以减小量化误差 （如图 6-7 所示）， 只有编码器输出脉冲上升沿

到达时， 两个计数器才同时允许开始或停止计数。 由于 M / T 法的计数值 M1 和 M2

都随转速的变化而变化， 当电动机高速运行时， 相当于 M 法测速， 当电动机低速

运行时， 相当于 T 法测速。 正因如此 M / T 法测速明显优于 M 法测速和 T 法测速，
是目前有速度传感器矢量控制中较为广泛应用的一种测方法。

图 6-7　 M / T 法测速示意图

6. 3. 2　 无速度传感器矢量控制策略

1. 磁链观测方法

磁链观测的准确与否不仅对矢量控制的效果有重要的影响， 而且也是无速度传

感器控制中速度能否正确辨识的一个关键问题。 在有速度传感器矢量控制中使用的

磁链观测方法较为简单， 观测精度有限， 因此， 为便于读者更好地理解无速度传感

器矢量控制速度辨识技术， 本节对目前提出的磁链观测器性能进行分析。
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1） 电流模型转子磁链观测器

电流模型转子磁链观测器方法是通过检测定子电流和转子转速计算得到转子磁

链， 其计算公式为

pψrα =
Lm
τr

isα - ωrψrβ - 1
τr
ψrα

pψrβ =
Lm
τr

isβ + ωrψrα - 1
τr
ψrβ

■

■

■

■
■■

■
■

（6-26）

电流模型转子磁链观测器能够在整个速度范围内观测转子磁链， 但是观测精度

与转子时间常数的准确度有很大关系。 在电动机温度变化和集肤效应随频率变化的

情况下， 转子电阻可能发生较大的变化， 对观测器的观测精度带来影响。 因此， 该

方法并不适合在电动机高速运行的场合。 另外， 该方法中包含了电动机转速信号，
在某些无速度传感器度矢量控制系统中也不适用。

2） 电压模型转子磁链观测器

电压模型转子磁链观测器方法是通过检测定子电压和电流计算得到转子磁链，
其计算公式为

ψrα =
Lr
Lm

∫ usα - Rs isα（ ）dt - σLs isα（ ）

ψrβ =
Lr
Lm

∫ usβ - Rs isβ（ ）dt - σLs isβ（ ）

■

■

■

■
■

■
■

（6-27）

相比电流模型， 电压模型最大的优点是模型中不含电动机转子电阻， 仅与电动

机定子参数有关。 但是， 该方法的缺点也很明显： 转子磁链由转子感应电压积分得

到， 纯积分环节带来了零点漂移和初始值问题。 下面对该问题进行简单分析。
假定转子感应电压是幅值为 Am、 角频率为 ω 的一个正弦信号， θ0、 Adc分别为

初始相位和直流偏移量， 则感应电压为

X = Amsin ωt + θ0（ ） + Adc （6-28）
通过积分运算得到相应输出为

Y = - （Am / ω）cos ωt + θ0（ ） + Adc t + （Am / ω）cosθ0 - Adc[ ] （6-29）
由式 （6-29） 可见， 只有当直流偏移量为零并且初始时刻位于输入信号的峰

值点才能得到正确的纯积分运算结果。 零点漂移和初始值问题带来的影响如图 6-8
所示。

图 6-8a 为输入的正弦信号， 图 6-8b 为图 6-8a 的理想输出波形， 图 6-8c 为当

输入的正弦信号带有 0. 05 的直流分量时纯积分输出的结果， 图 6-8d 为当输出的正

弦信号初始时刻位于 0. 3π 时纯积分输出的结果。 上述仿真结果可以很明显地对比

出图 6-8c、 图 6-8d 与图 6-8b 理想输出波形存在很大的差异， 在实际应用中这将导

致磁链计算的不准确和影响磁场定向的精度， 因此需要对电压型磁链观测器作进一

步的改进。

771



图 6-8　 直流偏移和初始值引起的积分饱和与直流漂移问题

3） 电压型转子磁链观测器的改进

为了克服纯积分环节固有的缺点， 在模型的输出端串联高通滤波环节， 整个模

型等效为一个低通滤波环节， 模型计算公式为

ψrα =
Lr
Lm

Tc
1 + Tcp

usα - Rs isα - σLspisα（ ）
■

■
■

■

■
■

ψrβ =
Lr
Lm

Tc
1 + Tcp

usβ - Rs isβ - σLspisβ（ ）
■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■■

■
■

（6-30）

由式 （6-30） 可知， 虽然串联高通滤波环节能够使整个模型等效为一阶惯性

环节解决纯积分所带来的零点漂移和初值问题， 但是等效的一阶惯性环节同样会导

致输出的转子磁链的幅值和相位与真实值有所不同， 通常的解决方法是以另外的一

个估计磁链计算出该误差， 对式 （6-30） 模型的输出进行补偿， 即

erαβ = pψrαβ = ψrα =
Lr
Lm

usαβ - Rs isαβ - σLspisαβ（ ） （6-31）

ψrαβ =
Tcerαβ
1 + Tcp

+ 1
1 + Tcp

ψ∗
rαβ

=
Tcp

1 + Tcp
ψrαβ + 1

1 + Tcp
ψ∗

rαβ

= ψrαβ + 1
1 + Tcp

（ψ∗
rαβ - ψrαβ） （6-32）

式中， erαβ为电动机反电动势； ψrαβ为实际磁链； ψ∗
rαβ为计算补偿量的另一磁链估

计值。
由式 （6-32） 可见， 在参数准确条件下， 如果参考磁链矢量 ψ∗

rαβ的幅值和相
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位与实际磁链矢量 ψrαβ的幅值和相位相同， 这样式 （6-32） 右边第二项为零， 于

是就有改进电压型磁链观测器的输出与实际磁链一致， 做到无幅值和相位误差。 改

进电压模型磁链观测器矢量图如图 6-9 所示。

图 6-9　 改进电压模型磁链观测器矢量图

由图 6-9 可见， 由于高通滤波器的串入造成了磁链的幅值和相位 （θLag） 与实际

值有所不同。 因此需要在高通滤波器的输出再加上一个补偿环节， 以补偿磁链幅值和

相位的偏差。 该方法简单易行， 能够较明显地改善电压磁链观测器性能。 但是正如上

文所述， 用参考磁链幅值进行补偿的前提是参考磁链和实际磁链相等， 在电动机起动

或者加减速时和真实值相比， 观测值依然存在着一定的误差， 为此有学者提出采用

电流模型的观测值作为 ψ∗
r 进行补偿[182] ， 图 6-10 给出了转子磁链观测框图。

图 6-10　 基于旋转坐标系下电流模型观测磁链补偿的转子磁链观测
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在图 6-10 中， 左侧虚线框部分在电动机高于截止频率运行时起主要作用， 右

侧虚线框部分起误差补偿作用； 在电动机运行频率低于截止频率时， 右侧虚线框部

分起主导作用， 能够明显改善低通滤波对磁链观测值幅值和相位造成的影响。 该方

案结合了电流观测模型和电压模型的优点， 能够根据磁链幅值的不同对电压模型输

出给予不同的补偿， 也使得相移能够得到不同的补偿。
2. 速度辨识原理及常规方法

电动机转速闭环是高性能矢量控制系统中不可缺少的环节， 通常准确的速度信

号检测和反馈是通过光电编码盘等速度传感器实现。 但在实际应用中， 编码盘等速

度传感器的安装除了使系统成本增加外， 还会带来以下问题： 编码盘安装存在和电

动机轴同心度的问题， 安装不当会影响测速精度， 降低可靠性； 电动机轴向体积增

大破坏了异步电动机简单坚固的特点； 在一些环境恶劣的工作现场， 编码盘精度易

受电磁干扰等影响。 因此， 无速度传感器情况下的转速信号辨识成为矢量控制的研

究热点之一。
转子转速的辨识是无速度传感器的核心问题， 辨识的精度和范围决定了系统性

能的好坏。 目前， 国内外常用的转速辨识方法基本出发点都是根据定子侧易于测量

的电压、 电流等信息， 通过不同的辨识算法得到转子转速， 常规的算法主要有： 动

态速度估计器、 基于 PI 自适应法的速度辨识、 基于扩展卡尔曼滤波器的转速辨识

和模型参考自适应法等。
1） 动态速度估测器

由电动机角速度公式 ωr = ω1 - ωs， 如果可以计算出转子磁链同步角速度和转

差角速度， 则可以计算出电动机转子转速。
采用转子磁场定向时， 在静止坐标系下， 同步角速度为

ω1 = d
dt[arctan

ψrβ
ψrα

] =
pψrβψrα - pψrαψrβ

ψ2
rα + ψ2

rβ
（6-33）

则转差角频率计算公式为

ωs =
LmRr

Lrψ
2
r
（ψrα irβ - ψrβ irα） （6-34）

可见， 转子转速可由转速公式计算得到， 因此这种方法被称为动态速度估计器法，
该方法是以准确的转子磁链观测为前提， 基于电动机精确模型开环计算转子转速，
特点是： 直观、 计算简单、 实时性强， 在参数准确的前提下调速系统动态响应和稳

态误差均较理想。 目前市场上依然有部分产品采用该测速方法。
但是， 动态速度估计器法运算中用到了大量的电动机参数， 对电动机参数的准

确度和磁链观测的精度依赖性强。 而电动机参数在运行过程发生变化时， 得到的速

度误差将会增大， 缺少估计转速的误差校正环节使得系统的抗干扰性能大大降低。
为了使读者更好地理解， 在有速度传感器矢量控制算法仿真模型的基础上， 根据动

态转速估测构建了速度辨识模块， 以估测的速度替代实际转速作为矢量控制算法模
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块的输入， 进一步对该方法进行仿真分析， 相应的电动机转速仿真结果如图 6-11
所示。

图 6-11　 基于动态速度估测器的转速辨识曲线

由仿真曲线可见， 电动机空载起动， 估测速度和实际转速曲线基本重合； 在

0. 8s 加入负载， 转速能够很快地恢复到给定值， 估测速度和实际转速也基本能够

同步变化。 表明该速度辨识方法实时性较强， 系统静、 动态性能和带载能力比较理

想。 在 1s 时， 将电动机运行过程中变化最明显的电动机转子电阻增大为原来的两

倍， 稳态时速度观测精度受到很大的影响， 出现了稳态静差， 可见对电动机参数精

度的依赖太大是该方法的固有缺点。
2） 基于 PI 自适应法的速度辨识

基于 PI 自适应法的速度辨识这类控制算法的基本思想： 利用 PI 调节器的控

制， 以影响转速变化但稳态值为零的量作为输入量， 以需要辨识的转速作为输出

量。 稳态时， 输入达到零， 输出即为转速。
采用的输入量主要有以下几种： 转子磁链 q 轴分量 ψrq、 定子电流转矩分量给

定值 i∗sq与实际值 isq的误差以及给定转矩与实际转矩的误差， 下面以基于定子电流

转矩分量的误差为例进行说明。 将定子电流转矩分量给定值 isq∗与实际值 isq的误

差作为输入量， 辨识转速作为输出量， 构造 PI 调节器， 其表达式为

ωr = kP +
kI
s

■

■
■

■

■
■（ i∗sq - isq） （6-35）

基于 isq分量的转速辨识原理图如图 6-12 所示， 稳态时给定值 i∗sq 与实际值 isq
相等， PI 输入为零， 此时输出即为估计转速。

基于 PI 自适应法的速度辨识算法充分利用控制系统已有结构， 速度辨识机构

简单， 同时也具有一定的适应能力。 但是， 辨识精度受转子磁链控制性能的影响，
并且线性 PI 调节器调节能力有限也限制了辨识范围， 在提高产品性能方面还需要

其他的一些措施进行改进。
3） 基于扩展卡尔曼滤波器的转速辨识
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图 6-12　 基于 isq分量的转速辨识原理图

卡尔曼滤波器是一种最小方差意

义上 的 最 优 估 计 递 推 算 法， 扩 展

Kalman 滤波器 （Extended Kalman Fil-
ter， EKF） 是 Kalman 滤波器在非线

性领域的推广。 EKF 将电动机运动视

为一个随机过程， 将需要辨识的参数

作为增加的状态变量， 在感应电动机

非线性模型的基础上进行参数估计。
Young-SeokKim 等人以转子磁链和转

子转速为状态变量得到三阶状态方

程， 以扩展卡尔曼滤波器估算变量， 并开发了试验系统， 实验结果验证了算法的正

确性。
与其他速度辨识方法相比， EKF 能够抑制噪声干扰， 具有更高的估计准确度。

但是， 该算法比较复杂、 实现较困难， 参数设置得不当可能引起系统的不稳定， 同

时算法对处理器的计算能力要求较高， 在实际工程中很少采用。
3. MRAS 速度观测的原理

目前在电动机控制领域应用较多、 且相对比较成熟的速度辨识方法是采用模型

参考自适应系统 （Model Reference Adaptive System， MRAS） 对速度进行辨识[183] 。
模型参考自适应系统的基本结构如图 6-13 所示， 主要由三个基本要素组成： 参考

图 6-13　 模型参考自适应

系统的基本结构图

模型、 可调模型和自适应机构。 MRAS 方法

辨识参数的主要思想是将含有待估计参数的

方程作为可调模型， 将不含未知参数的方程

作为参考模型， 两个模型具有相同物理意义

的输出量。 利用两个模型输出量的偏差根据

一定自适应率来实时调节可调模型的参数，
使得两模型的输出稳态误差为零， 从而使可

调模型的输出跟随参考模型的输出。
在电动机转速辨识的 MRAS 中， 转子转

速作为待估计量。 参考模型和可调模型的不

同选择可以产生多种不同的 MRAS 方法， 目前常用的主要包括： 基于转子磁链的

MRAS 方法、 基于反电动势的 MRAS 方法和基于电动机无功功率 MRAS 方法等。
1） 基于转子磁链的 MRAS 方法

根据前面的分析， 由异步电动机两相静止坐标系下的数学模型， 可以得到两种

不同形式的转子磁链估算模型， 即电压模型和电流模型， 根据式 （6-26） 和式

（6-27） 可知， 转子磁链的电流模型包含转速信息， 而电压模型与转速无关， 因此

可以构造 MRAS 系统， 选择电压模型作为参考模型， 电流模型作为可调模型， 以
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电压模型和电流模型估测磁链的广义误差作为自适应机构的输入， 采用 PI 调节器

作为自适应机构对速度进行辨识， 其转子转速辨识公式为

ωr = kP +
kI
s

■

■
■

■

■
■（ψrαψrβ - ψrβψrα） （6-36）

但由于电压模型存在一些固有缺点， 实际应用中需采取一些改善措施。 在参考

模型中引入高通滤波环节， 削弱电压模型中纯积分的影响， 以滤除输出磁链中的低

频成分和直流漂移。 同时， 为了平衡该环节的引入带来的磁链估计相移偏差， 在可

调模型中串接相同的环节， 其结构如图 6-14 所示。

图 6-14　 基于转子磁链的 MRAS 转速辨识方法结构图

采用上述改进措施后， 能解决电压模型纯积分引起的问题， 提高该模型速度辨

识的性能， 但是电动机运行在低速时依然存在以下问题：
① 高通滤波器的采用使得电动机运行在截止频率附近及以下时， 磁链幅值、

相位的观测值与实际值有较大的偏差。 这是由电压模型观测方案本身所决定的。
② 低频运行时， 定子电阻压降所占电压比重增加， 积分量取值很小， 在干扰

噪声的影响下， 该量的测量十分困难。
为便于进一步分析基于转子磁链的 MRAS 转速辨识方法的特点， 在 MALT-

LAB / Simulink 仿真软件中搭建基于转子磁链的 MRAS 转速辨识模块， 如图 6-15 所

示， 主要有磁链观测电压模型、 电流模型和 PI 自适应机构。
对图 6-15 所示的基于转子磁链的 MRAS 转速辨识仿真模块进行仿真， 得到如

图 6-16 所示的仿真结果。 由仿真曲线可见， 在电动机的起动阶段估测转速滞后于

实际转速， 这是因为模型中引入滤波环节的结果； 达到稳定状态时， 估测转速和实

际转速基本重合； 在加减载的过程中， 估测转速同样滞后于实际转速， 和实际转速

有一定的误差， 但是能够很快地消除。 电压模型、 电流模型 α 轴磁链的输出和实

际 α 轴磁链的仿真曲线对比如图 6-16b 所示， 电压模型的输出和实际值除了在起始

阶段很短的时间内有一个误差， 其余时间基本重合， 而电流模型由于其中含有估测

转速信息， 随着估测速度和实际速度之间误差的逐渐减小， 电流模型输出逐渐和前
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图 6-15　 基于转子磁链的 MRAS 转速辨识仿真模块

两者重合。 仿真结果表明了基于转子磁链的 MRAS 转速辨识方法的可行性。

图 6-16　 基于转子磁链的 MRAS 转速辨识仿真结果

2） 基于反电动势的 MRAS 方法

为了避免电压模型存在的问题， Peng 和 Fukao 在 1994 提出以反电动势作为模

型的输出量取代转子磁链。 对式 （6-26） 和式 （6-27） 两边进行微分， 得到以反

电动势为输出量的模型， 其中参考模型为
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erα =
Lr
Lm

usα - Rs isα - σLspisα（ ）

erβ =
Lr
Lm

usβ - Rs isβ - σLspisβ（ ）

■

■

■

■
■■

■
■

（6-37）

可调模型为

p e rα =
Lm
τr

pisα - ωr e rβ - 1
τr
e rα

p e rβ =
Lm
τr

pisβ + ωr e rα - 1
τr
e rβ

■

■

■

■
■■

■
■

（6-38）

自适应机构算法和磁链模型相似， 采用 PI 调节器控制， 其转子转速辨识公式为

ωr = kP +
kI
s

■

■
■

■

■
■（ e rαerβ - erα e rβ） （6-39）

基于反电动势的 MRAS 方法结构图与图 6-14 所示相似， 不同之处仅在于以反

电动势信号取代了转子磁链。 该算法去除了转子磁链电压模型的纯积分环节， 改善

了系统性能。 但是， 参考模型中定子电阻的影响依然存在， 低速运行时的性能没有

较大改进， 而且， 在噪声误差的影响下， 模型中微分的存在使得在实际应用中实现

该方法存在一定困难。
在 MALTLAB / Simulink 仿真软件中搭建基于反电动势的 MRAS 转速辨识模块，

其结构与图 6-15 所示相似， 参考模型、 可调模型输出为反电动势， 相应的仿真结

果如图 6-17 所示。
将图 6-17 与图 6-15 所示的仿真结果相比较， 在起动过程中， 估测速度滞后实

图 6-17　 基于反电动势的 MRAS 转速辨识仿真结果
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际转速较小， 能够更快地跟踪到实际转速。 在 0. 8s 和 1. 2s 瞬间加、 减负载后， 实

际转速和估测转速基本能够同步变化， 误差很小。 由图 6-17b 可见实际反电动势和

参考模型、 可调模型的输出基本重合， 仅在低速启动阶段， 可调模型输出与实际值

有一个较小的误差。 仿真结果表明该方法实现了对基于转子磁链 MRAS 方法的改

进， 转速辨识性能得到了进一步的优化。
3） 基于电动机无功功率的 MRAS 方法

在上两节介绍的基于转子磁链的 MRAS 方法和基于反电动势的 MRAS 方法中，
参考模型中都包含了定子电阻， 因此， 在电动机低速运行时都受到定子电阻的影

响， 使得低速时的速度辨识不够准确。 为了彻底消除定子电阻的影响， Peng 等人

又提出了基于无功功率的 MRAS 速度辨识方案[184] 。
下面将对基于电动机无功功率 MRAS 方法速度辨识的原理做详细的推导。 首

先， 定义反电动势和定子电流矢量为

e→m = emα + jemβ （6-40）

i→s = isα + jisβ （6-41）
电动机瞬时无功功率定义为反电动势和定子电流的叉积， 即

q→m = i→s■ e→m （6-42）
式中， q→m方向如图 6-18 所示， 幅值为励磁电流瞬时无功功率。

图 6-18　 静止坐标系中

各量之间关系示意图

将式 （6-37） 和式 （6-38） 写成复数分量形式， 则反电

动势的矢量表达式为

e→m =
Lr
Lm

（ u→s - Rs i
→

s - σLsp i→s）

e→m = L（ω→■ i→s -
1
τr

i→m + 1
τr

i→s）

■

■

■

■
■

■
■

（6-43）

将式 （6-43） 代入式 （6-42）， 可以得到瞬时无功功率

的表达式为

q→m =
Lr
Lm

（ i→s■u→s - σLs i
→

s■pi→s）

q→m =
Lr
Lm

（Lm i→m i→s）ωr +
1
τr

（Lm i→m■ i→s）[ ]

■

■

■

■
■

■
■

（6-44）

进一步， 将式 （6-44） 分解为 αβ 分量形式， 即有

qm = （ isαusβ - isαusα） - σLs（ isαpisβ - isβpisα）

qm =
Lm

2

Lr
（ i mα isα）ωr +

1
τr

（ i mα isβ - i mβ isα）[ ]

■

■

■

■■

■■
（6-45）

由式 （6-45） 可发现， qm 计算式中没有转速信息， 而 qm计算式中包含转速信

息。 因此， 可以前者作为参考模型， 以后者作为可调模型， 利用 MRAS 原理对电

动机转速进行辨识。 同时， 由于参考模型和可调模型中都没有定子电阻， 系统对定
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子电阻的变化具有完全的鲁棒性， 提高了辨识性能。
此处同样使用 PI 调节器对瞬时无功功率误差进行自适应调节， 转速辨识公

式为

ωr = kP +
kI
s[ ]（qm - qm） （6-46）

转速辨识系统框图如图 6-19 所示。

图 6-19　 基于电动机无功功率的 MRAS 转速辨识方法结构图

图 6-19 中， 可调模型方程较为复杂， 不利于编程实现。 为此， 将式 ψ→r = Lm i→m

代入式 （6-45） 可得

qm =
Lm
Lr

[（ψrα isα + ψrβ isβ）ωr +
1
τr

（ψrα isβ - ψrβ isα）] （6-47）

将式 （6-47） 中相关变量变换到转子磁场定向同步旋转坐标系下， 则可以得

到新的可调模型为

qm =
Lm
Lr

ψr i sdωr +
1
τr

Lm
Lr

ψr i sq （6-48）

新的转速辨识框图如图 6-20 所示。

图 6-20　 新的基于电动机无功功率的 MRAS 转速辨识方法结构图
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在 MALTLAB / Simulink 仿真软件中搭建基于电动机无功功率的 MRAS 转速辨识

模块， 结构与图 6-15 所示相似， 参考模型、 可调模型输出为电动机无功功率， 针

对电动机正、 反转和加减载动态过程进行仿真。 图 6-21 所示为基于电动机无功功

率的 MRAS 转速辨识方法空载仿真结果。
由图 6-21 速度波形可见， 在电动机的启动阶段估测转速滞后实际转速很小，

之后能够快速跟踪实际转速， 误差基本为零， 仅在转速进入稳态值时有一个很小的

差值， 如图 6-21b 所示； 进入稳态， 两者误差消除， 仿真验证了在高、 低速时该方

法都有很好的速度辨识性能。
图 6-22 所示为参考模型和可调模型的无功功率输出曲线。 由图可见， 在整个

调速过程中， 可调模型输出的瞬时无功功率和参考模型输出值基本保持一致。

图 6-21　 基于电动机无功功率的 MRAS 转速辨识方法空载仿真结果

图 6-22　 参考模型和可调模型的无功功率输出曲线

为了进一步验证基于电动机无功功率 MRAS 速度辨识方法的性能， 进行加、
减载情况下的仿真， 结果如图 6-23 所示。 从电动机转速波形可见， 在加、 减负载

瞬间， 电动机转速曲线波动较小， 并且能够很快恢复、 稳定到给定值， 估测速度与

实际速度基本同步， 仅有微小误差， 说明该算法具有良好的抗扰动性能， 对转矩变

化是收敛的。 两个模型的无功功率输出如图 6-23c 所示。
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图 6-23　 基于电动机无功功率的 MPRAS 转速辨识方法带载仿真结果

6.4　 级联型矢量控制系统仿真

基于前面章节对多单元矢量控制系统理论介绍和原理分析， 本节将介绍级联型

矢量控制系统的仿真研究。 系统仿真模型是基于 Matlab / Simulink 提供的基本模块

搭建而成， 如图 6-24 所示。 其中电动机参数： 额定功率为 PN = 7. 5kW， 额定电压

为 UN = 380V， 极对数 pn = 2， 额定转速为 nN = 1450r / min， 定子等效电阻为 Rs =
0. 75Ω， 转子等效电阻为 Rr = 0. 75Ω， 互感为 Lm = 124. 1mH， 定、 转子电感为 Ls =
Lr = 127. 1mH。

图 6-24 仿真模型中矢量控制部分与图 6-4 所示的矢量控制部分一致， 其主要

模块包括： 转差计算， 坐标变换， PI 调节器， 磁链观测几个部分， 作用是完成转

速环、 转矩环、 电流环的闭环控制， 使电动机的调速性能达到要求。 此外， 载波移

相仿真模型如图 6-25 所示。
图 6-26 ～图 6-30 所示为仿真波形， 其中图 6-26 所示为输出到电动机定子线电

压仿真波形， 由图可见， 移相载波可以有效增加电压台阶数， 降低谐波含量， 使之

趋于正弦； 图 6-27、 图 6-28、 图 6-29 所示分别为三相定子电流仿真波形、 电动机
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图 6-24　 级联型矢量控制系统仿真模型

图 6-25　 载波移相仿真模型
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转速仿真波形以及电动机输出转矩仿真波形。 由图可见， 初始给定转速为

500r / min， 在 1s 时刻阶跃改变给定转速到 800r / min， 在 1. 5s 时刻阶跃增大负载转

矩， 仿真结果表明在电动机运行稳定后， 三相定子电流波形较好， 改变负载转矩，
系统恢复较为迅速； 改变电动机给定转速， 实际转速跟踪较快， 系统性能良好。 图

6-30 所示为磁链轨迹仿真图。 由图可见仿真获得了圆形磁链， 表明对磁链具有良

好的控制， 能提高系统调速精度。

图 6-26　 输出到电动机定子线电压仿真波形

图 6-27　 三相定子电流仿真波形

图 6-28　 电动机转速仿真波形
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图 6-29　 电动机输出转矩仿真波形

图 6-30　 磁链轨迹仿真图

6.5　 本章小结

本章主要对矢量控制的基本理论进行了阐述， 根据测速原理的不同分别介绍了

有速度传感器矢量控制和无速度传感器矢量控制， 采用改进电压模型估算磁链并针

对各种转速辨识的方法进行了理论分析与仿真， 同时结合控制理论进行了系统的仿

真研究， 通过仿真可得出矢量控制对于电动机调速系统的性能提升是巨大的， 电动

机转速反应的快速性与准确性得以保证， 满足自控系统中所要求的稳、 准。

291



第 7 章　 高性能级联型变频器系统设计

7.1　 级联型变频器能量回馈系统设计[185，186]

本章在前面章节对级联型能量回馈变频器理论分析和 Matlab 仿真研究的基础

上， 介绍级联型能量回馈变频器的系统设计， 包括硬件设计和软件设计两部分。

7. 1. 1　 能量回馈系统硬件设计

1. 高性能级联型变频器系统组成

由于实验室条件的限制， 作者设计了高性能级联型能量回馈变频器实验样机。
样机输入电压为 380V， 但实验样机的整体结构仍按实际的高压变频器系统搭建，
目的是使读者了解整个系统设计过程。

变频器主要由移相变压器柜、 功率单元柜、 可编程序控制器 （PLC） 以及触摸

屏等构成， 负载为 690V 三相异步电动机。 功率单元柜每相由 3 个单元串联， 共三

相 9 个功率单元组成。 功率单元为三相 PWM 整流器 + H 桥逆变器， 系统整体结构

如图 7-1 所示。

图 7-1　 3 单元级联型能量回馈变频器系统结构框图



考虑到整个系统控制运算量较大且主控处理器的运算速度有限， 系统采用了整

流和逆变控制器分开设计的方案。 功率单元整流器采用分散控制的设计方法， 即每

个功率单元均有独立的整流器控制系统， 包括数字信号处理器 （Digital Singnal Pro-
cessor， DSP） 控制板、 I / O采样板和驱动板， 这样设计的优点在于各单元之间独立

工作， 不相互影响； 而 H 桥逆变器则采用了集中控制的设计方法， 9 个单元通过 9
对收发光纤和 H 桥主控板通信， 主要将功率单元采集的模拟量、 故障信号等信息

经过功率单元的复杂可编程逻辑器件 （Complex Programmable Logic Device， CPLD）
编码传递给控制柜的 H 桥主控板， H 桥主控板将计算的各个功率单元逆变侧的

PWM 脉冲以及一些控制信号经主控板上的现场可编程门阵列 （Field Programmable
Gate Array， FPGA） 编码后传递给各个功率单元； 同时， H 桥主控板还负责与 PLC
的通信以及整机系统故障综合及处理。

2. 功率单元 PWM 整流器主回路设计

实验样机的主要设备参数： 移相变压器 380V / 140V， 负载选用 690V / 11kW 的

三相异步电动机。
PWM 整流器主回路设计主要包括交流侧电抗器、 母线电容和 IGBT 的选型。
1） 交流侧电抗器 L
在三相 PWM 整流器系统设计中， 交流侧电抗器的设计非常重要。 这是因为交流

侧电抗器的取值不仅影响到电流环的动态响应和稳态特性， 还影响到三相 PWM 整流

器的直流母线电压、 网侧输出功率和功率因数。 通常， 电压源型 PWM 整流器 （Volt-
age Source PWM Rectifier， VSR） 交流侧电感取值越小， 则电网电流跟踪速度越快，
网侧谐波电流越大； 反之， 如果 VSR 交流侧电感取值越大， 则网侧谐波电流越小，
而电网电流跟踪速度越慢。 因此， 从抑制谐波电流的角度进行电感设计可得到电感的

下限值， 而从电网电流跟踪指令信号的速度来设计又可得到电感的上限值。
根据有关文献介绍， 滤波电感 L 参数设计方程为

ωLI = 5% ～10%（ ）U （7-1）
式中， U 和 I 为 PWM 整流器额定电压、 额定电流有效值。 由功率单元参数计算可

知， PWM 整流器 U 和 I 分别为

U = 140
3
V

I =

10
3

3 × 140
A

■

■

■

■
■
■

■
■■

（7-2）

将式 （7-2） 代入式 （7-1） 可得电感 L 为 1. 9mH≤L≤3. 8mH， 因此， 选择电感量

L = 2. 55mH。
2） 直流母线电容

直流侧输出电容主要功能： ①滤除由于器件高频开关动作造成的直流电压纹

波； ②当负载发生变化时， 减缓交流侧与直流侧的能量交换， 并维持直流母线电压
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恒定。
系统暂态过程中， 在时刻 t 由于负载电流发生变化所引起的电压波动为

ΔUdc = 1
C ∫

t +t　s

t
i1 t（ ） - io t（ ）[ ]dt （7-3）

式中， ts 为调节时间； i1（ t） 为整流器流向电容的电流； io（ t） 为电容流向负载的

电流。 实际上， ts 的大小由电压环的响应速度决定。 因此， 可通过对动态过程中能

量平衡的计算来设计输出电容的大小。
设负载功率的最大变化量为 ΔPmax， 整流器的最大惯性时间为 tsmax， 则可得到

在动态过程中， 直流侧输出电容所需提供的最大能量为

ΔW≈
ΔPmax tsmax

2 （7-4）

若直流母线电压允许波动的最大值为 ΔUdcmax， 则可得输出电容的最小电容

量为

C≥
ΔPmax tsmax

2UdcΔUdcmax
（7-5）

取 tsmax = 0. 02s， ΔPmax = 450W， Udc = 230V， ΔUdcmax = 10V， 代入式 （7-5），
经计算得 C≥2000μF， 因此选取电容量 C = 2000μF、 耐压值为 450V 的电解电容。

3） IGBT 选型

IGBT 的主要性能参数包括： 最大集射极间电压 UCES， 最大集电极电流 （额定

直流电流 IC 和 1ms 脉宽最大电流 ICP）， 最大集电极功耗 PCM （正常工作温度下允

许的最大耗散功率）， 以及栅极开启电压 UGM（th） 和开通时间 ton、 关断时间 toff等。
通常， 普通规格的 IGBT 的 UGM（th）和 ton、 toff的差异并不大， 而且一般应用对上述

参数也没有特殊要求， 因此， IGBT 的选型主要考虑 UCES、 IC 和 PCM等参数， 这些

参数分别表征了 IGBT 的耐压， 过电流和过载性能。 同时， 考虑到模块体积因素，
集成度高得多的 IGBT 模块更符合要求。

综合考虑实验样机应用所需器件的耐压、 过电流及功耗等要求并留有足够的安

全裕量， 选用英飞凌公司的 IGBT 集成模块， 其 UCES = 600V、 IC = 50A， 能满足系

统设计要求。
3. 功率单元 PWM 整流器 DSP 控制系统设计

在系统运行过程中， 控制器需要实时快速地对采样信号进行旋转坐标变换， 经

过运算和控制产生 PWM 信号， 控制 IGBT 开关状态， 使得 PWM 整流器在高功率因

数下稳定运行。 在该过程中， 控制器需对大量的数据进行处理和计算， 这就要求其

具有快速的执行速度、 充足的存储空间以及丰富的硬件资源。 综合上述因素， 本系

统控制器采用 TI 公司 TMS3202C28X 系列的 TMS320F2812 DSP 芯片。
TMS320F2812 是由美国德州仪器 （TI） 公司生产的新一代 32 位定点数字信号

处理器。 该 DSP 芯片频率可达 150MHz， 每秒可执行 1. 5 亿条指令 （150MIPS）， 内
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部乘法器具有单周期 32 位 × 32 位的乘和累加功能。 片内集成高达 128K × 16 位的

闪速 （Flash） 存储器， 方便软件调试及升级。 片内还集成了丰富的外围设备， 与

系统控制有关的外围设备有方便电动机控制的事件管理器模块 （EVA、 EVB）、 16
通道的 A / D 转换模块、 串行通信模块等。 其中各部分电路功能模块包括供电及晶

体振荡电路、 外扩 RAM、 串口通信电路、 A / D 输入及逻辑量控制电路。
DSP 的 A / D 在前端整流部分主要作用为采集变压器二次电压和电流信号并进

行转换， 用于 PWM 整流器控制程序的运算。 TMS320F2812 内部集成的 A / D 转换模

块具备如下的功能： 具有双采样保持器 （S / H） 的 12 位 A / D 转换， 可以采用顺序

采样模式或者同步采样模式； 16 通道的 0 ～ 3V 输入， 快速转换时间可运行在

25MHz。 因此， 实验样机的控制系统采用了 DSP 的内部 A / D 转换。
4. 功率单元 I / O 板设计

I / O 板的主要功能是采样调理、 过电流检测和故障信号处理， 包括采样调理电

路、 过电流检测电路和故障信号处理电路。
1） 采样调理电路

系统的电压、 电流信号的测量均通过霍尔传感器， 因传感器输出的信号为交流

信号， 而 DSP 的 A / D 转换模块的输入电压范围是 0 ～ 3. 3V， 实验样机实际采用电压

范围是 0 ～3V， 因此要将传感器输出的信号进行调理， 其原理电路如图 7-2 所示。

图 7-2　 采样调理原理电路

这里以电流信号采样为例分析采样调理电路的基本原理。 由电流霍尔传感器输

出的电流信号经采样电阻转换成电压信号； 经过第一级运算放大器实现信号的 0. 6
倍的比例缩放； 再经过第二级运算放大器零电位抬高反向后， 使电路输出电压范围

变为 0 ～ 3V。 图 7-2 中 VS 为 3V 稳压管， 当输入的电压值超过 3V 时， 输入 DSP A /
D 口的电压将被箝位在 3V， 目的是对 A / D 进行保护。 各单元 I / O 板的电流和电压

调理电路采用完全一致的电路结构， 只要电流采样与电压采样电路的采样电压信号

范围一致即可。
2） 过电流检测电路

在系统设计中， 需对电流信号实时检测， 当出现过电流时， 硬件需及时动作并

做出保护， 过电流检测原理电路如图 7-3 所示。
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图 7-3　 过电流检测原理电路

在图 7-3 中， 通过电流传感器采集单元三相输入的 R 相和 T 相电流信号， 经

过一定比例的运算电路处理后， 再根据三相电流之和为 0 的关系， 求出 S 相电流信

号， 最终得到的代表单元输入三相电流大小的交流电压信号， 分别为 JR1、 JS1、
JT1。 将获得的 JR1、 JS1、 JT1 信号经过三相整流和滤波， 并通过图 7-3 中的电阻

分压， 可得到电压 U1 和电压 U2， 且 U1 = - U2 = U / 2 （其中 U 为 C59电压， U1、
U2 分别为电阻 R111与 R116两端电压）。 电压信号经过 U5B 减法器得到电压信号 U，
即电压信号峰值。 实际电路中过电流是按照额定电流值的 1. 2 倍设计 （转换为电

压信号 10. 87V）。 当 U > 10. 87V 时， 比较放大器 U18A 输出为低电平， 此时出现过

电流， 将故障信号通过两个非门传给故障处理电路做出保护， 其中两个非门之间的

电路是起延时作用， 是为了能够准确确定过电流信号的产生， 避免误动作。
3） 故障信号处理电路

当系统出现故障时， 需要及时对故障信号作处理， 图 7-4 所示为系统的故障信

号处理原理电路。

图 7-4　 故障信号处理原理电路

该电路主要综合了系统中的 5 路故障信号， 分别为三相驱动故障、 过电流故障

和母线过电压故障信号， 这 5 路故障信号只要有 1 路出现故障， 则硬件故障处理电

路输出 Drv 为低电平， DSP 接收到 Drv 低电平信号会马上封锁 PWM 脉冲。 故障信

号处理电路为基本的 RS 触发器， 其工作原理： 当系统没有故障时， 由于上电电源

时序不同， 会导致故障信号灯亮， 需要通过 DSP 给 S 脚一个低脉冲将 RS 触发器置
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复位， 即 Q = 1， 此时故障信号消除； 如果出现故障， R 端被拉低， 触发器翻转，
Q =0， 表示有故障， 同时 DSP 检测到故障后会给CLR低脉冲， 如果故障存在， 则

故障状态被锁存， 一旦故障消失， 则 RS 触发器被复位， Q 跳回 1。 综合后的故障

信号与LOCK信号共同经过与非门输出 Drv 变为低电平， Drv 为 PWM 信号的输出使

能端， 在故障时会立即封锁 PWM 信号， 而正常状态时， LOCK信号电平的高低决

定了是否对 PWM 信号的输出进行锁存， 从而起到电路保护的作用。
5. IGBT 驱动电路设计

通常， 对于 IGBT 的驱动必须考虑栅极驱动电压值、 驱动电阻 Rg、 驱动隔离问

题、 驱动功率以及布线等问题， 下面主要针对实验样机中栅极驱动电压值、 驱动电

阻 Rg、 驱动隔离问题等作介绍。
1） 栅极驱动电压值

因 IGBT 栅极-发射极阻抗大， 故可使用 MOSFET 驱动技术进行驱动， 但 IGBT
的输入电容较 MOSFET 大， 所以 IGBT 的驱动偏压应比 MOSFET 驱动所需偏压强。
综合各种因素， 功率单元中 PWM 整流器的 IGBT 的驱动开通电压设计为 + 15V， 关

断电压为 - 10V。
2） 驱动电阻 Rg 的取值

驱动电阻 Rg 的大小决定了驱动波形的陡峭程度和开关的损耗。 Rg 增大时，
IGBT 导通时间延长， 驱动波形上升沿变缓， 损耗发热加剧； Rg减小时， Ldi / dt 增
高， 可能产生误导通， 使 IGBT 损坏。 考虑各种情况， 确定取 Rg = 33Ω。

3） 驱动隔离问题

IGBT 驱动和保护电路的设计关系到 IGBT 的性能和可靠性。 由于功率 IGBT 在

电力电子设备中多用于高压场合， 所以驱动电路必须与整个控制电路在电位上完全

隔离， 通常采用的驱动隔离方法有脉冲变压器隔离， 光耦合器隔离等。 实验样机中

驱动板以 SHARP 公司的 PC929 高速 IGBT 驱动为主， 并设计简单的外围电路以及

接口电路， 实现对较小功率 IGBT 的驱动功能， 图 7-5 所示为 IGBT 驱动保护原理

电路。
在图 7-5 中， 将 PWM 信号输入 PC929 输入引脚， 经过隔离处理输入具有一定

驱动能力的电平信号， 这里设计的高电平为 + 15V， 低电平为 - 10V。 为了进一步

增强驱动能力， 外部增加了两个晶体管， 形成如图所示的推挽结构， 同时在推挽的

输出和输入电流回路中分别串入两个电阻， 作为 IGBT 的开通和关断电阻。 短路保

护部分通过两个串联二极管检测到 IGBT 的饱和压降， 此饱和压降与 PC929 内部的

设定保护电平比较， 如果 IGBT 的饱和压降高于内部设定电压阈值， 则 PC929 封锁

输出脉冲， 同时反馈一路故障信号送至主控系统， 从而达到保护 IGBT 的目的。

7. 1. 2　 能量回馈控制系统软件设计

实验样机的系统软件用结构化程序设计， 采用 C 语言编制完成。 整个控制系
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图 7-5　 IGBT 驱动保护原理电路

统的软件主要由主程序和若干个功能模块以及中断服务程序组成， 在程序设计上，
力求结构清晰、 功能完善、 具有良好的维护性以及较高执行效率。

其中， 主程序主要完成系统的初始化以及对各功能模块、 中断服务程序进行调

配， 实现系统整体控制。 中断程序是整个控制系统控制过程实现的关键， 系统主要

的控制过程均由中断来完成。 功能服务子程序分别完成具体的任务， 例如锁相环

（Phase Locked Loop， PLL）、 坐标系变换、 PI 调节器、 SPWM 算法等功能。
1. 主程序设计

系统主程序流程图如图 7-6 所示。 主程序主要完成系统的初始化以及外围设备的配

置操作， 然后进入循环等待状态， 当中断到来时， 响应并执行相应的中断服务子程序。
系统初始化是对 DSP 资源初始配置的重要环节， 系统的初始化操作在主程序

和使程序主循环要用到的资源处于准备状态， 完成参数的给定、 系统各变量的定义

以及寄存器的初始化工作。 初始化完成后， 主程序进入一个死循环， 其功能是响应

中断， 调用中断服务子程序。
内部中断 1 （INT2） 的程序流程框图如图 7-7 所示。 INT2 中断为 A / D 采样中

断， 主要完成 A / D 转换以及电压、 电流数据的处理。 INT2 中断采用的是定时器 T1
的下溢中断， 其控制频率为 2. 5kHz。

内部中断 2 （ INT3） 的程序流程框图如图 7-8 所示。 INT3 中断为控制算法，
主要完成数据运算以及 PWM 脉冲的产生， 该中断是控制系统的关键部分。 INT3 中

断采用的是定时器 T2 的下溢中断， 其控制频率为 2kHz。
2. 系统各部分程序设计

在三相 PWM 整流器控制程序中， 主要用到 A / D 采样、 PLL、 电流电压坐标变

换、 PI 调节器、 SPWM 控制等程序模块等。
1） A / D 采样

实验样机系统中 A / D 采样数据主要有 5 路， 分别为网侧线电压 eab、 ebc， 相电

流 ia、 ib， 直流母线电压 Udc。 将采集的数据送到 DSP 做运算之前要进行处理， 即
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图 7-6　 主程序流程框图

　
图 7-7　 INT2 中断

程序流程框图

图 7-8　 INT3 中断

程序流程框图

标幺化和滤波处理， 其程序流程框图如图 7-9 所示。 其中， 输入参数有： 线电压整

定值 setE， 相电流整定值 setI， 直流母线电压整定值 setU， 分别为标幺化的基值。

图 7-9　 A / D 采样程序流程框图

2） PLL
PLL 是三相 PWM 整流器十分

关键的环节， 如果锁相不准确就会

造成母线电压不稳定以及网侧电

压、 电流相位不同相。 系统中锁相

环的程序流程图如图7-10所示。 其

中 A / D 采样处理后的三相电网电

压分别为 ea、 eb、 ec， 初始给定相

位角 theta， 延迟时间参数 TDpara
（该参数是延迟一定个数中断后，
再判断锁相环是否锁定）， 延迟时

间标志位 TDflag， 三相电压在 q 轴

上的分量 PLLEq， 经 PI 调节后为

PIEq， 电网角速度 Omige0， 采样周

期 Ts， Omige = Omige0 + PIEq， 最

后输出锁相角正余弦值 cos_theta，
sin_theta。 判断上电正常后第一次

进入锁相环标志 First （初始值为 1，
复位后为 0）。
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图 7-10　 PLL 程序流程框图
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3） SPWM 控制

实验样机系统所采用的 PWM 控制方式为双极性规则采样 SPWM。 为了提高电

压利用率， 在调制电压中注入了 3 次谐波分量。
SPWM 控制的基本原理： 先计算脉宽值， 再送入计数器进行比较得到 PWM 脉

冲， 其程序流程图如图 7-11 所示。 其中， 输入参数为调制电压 pwmUd、 pwmUq、
锁相角正余弦值 sin_theta、 cos_theta， 载波周期为 Ts。

图 7-11　 SPWM 控制程序流程框图
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7.2　 级联型变频器矢量控制系统设计[187，188]

7. 2. 1　 矢量控制系统硬件设计

在构建了能量回馈主回路及硬件控制系统的基础上， 考虑级联型变频器逆变

侧， 最后所搭建的变频器实验平台如图 7-12 所示， 与能量回馈侧相对应， 逆变侧

每相采用 3 个单元串联输出。 其中， 移相变压器将 380V 交流输入降压、 移相、 隔

离输出后给功率单元。 设计的每一相三单元串联输出相电压为 398V， 线电压为

690V。 逆变侧主控部分采用了双 DSP 与 FPGA 相结合的结构。 控制电路和单元之

间通过光纤进行通信： 功率单元将单元状态和故障信息通过 CPLD 编码， 经过光纤

上传给 FPGA； 主控部分则将 PWM 控制信息和控制信号等经 FPGA 编码传给功率

单元。

图 7-12　 级联型高压变频器实验平台

1. 控制部分

实验平台设计为 3 单元串联， 共计 36 个开关器件， 则需要 36 路 PWM 发生器。
而目前常见专用集成芯片 （如 TMS320F2407 等） 最多也只能提供 16 路 PWM 发

生器。
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所设计控制系统 DSP 采用美国德州仪器 （TI） 公司针对电动机控制推出的一

款 TMS320F2812DSP 芯片。
FPGA 及其编程系统是开发大规模数字集成电路的新技术， 它将现代超大规模

集成电路逻辑集成的优点和可编程器件设计灵活、 制作及上市快的长处相结合， 使

设计者在 FPGA 开发系统软件的支持下， 直接根据系统要求定义和修改其逻辑功

能， 是目前发展速度非常快的一种技术。 利用 FPGA 可以方便地构造多路 PWM 发

生器， 这正好能解决多电平变换器需要多路驱动脉冲的问题。 系统的 FPGA 芯片选

用 CycloneIII 的 EP3C25Q240C8N。 该芯片是 ALTERA 公司生产的一种低功率、 低

成本、 中等容量、 性能可以满足一般逻辑设计要求的 FPGA 产品， 主要资源包括

24624 个逻辑单元， 66 个 M9K 单元， 608256 位 RAM 空间， 66 个 18 × 18 的乘法

器， 4 个硬件锁相环 （PLL）， 20 个全局时钟输入端口， 最大可以达到 251 个用户

I / O 引脚。
因此， 在主控制板设计中， 采用 DSP 与 FPGA 组合的方案。 DSP 拥有快速的

数字信号处理能力， 负责电动机矢量控制算法、 故障处理等工作； 而 FPGA 拥有

丰富的资源和强大的逻辑处理能力， 把产生的驱动信号转换为脉冲形式， 并通过

光纤和功率单元上的 CPLD 板通信， 并且向 9 个功率单元发送控制命令、 汇总 9
个功率单元的状态参数、 故障信息上报 DSP。 DSP 在完成控制算法计算后， 定时

刷新 PWM 脉冲脉宽值， 并送给 FPGA。 DSP、 FPGA、 CPLD 通信内容示意图如图

7-13所示。
DSP 和 FPGA 联合使用的最大特点： 结构灵活， 有较强的通用性， 不用修改硬

件即可实现不同的算法， 适于模块化设计， 提高算法效率； 同时其开发周期较短，
系统易于维护和扩展， 适用于实时信号处理。 实验平台中的 DSP 主控制电路板如

图 7-14 所示。
实验平台的功率单元逆变侧控制电路的核心是 CPLD， 主要工作包括： 与主控

制板通过光纤进行通信， 按照主控制板发送的控制信号驱动 IGBT 开通和关断， 各

种故障信号的检测和上传， 进行单元旁路的相关处理等。 实验平台中光纤通信板如

图 7-15 所示， 电源板和 CPLD 单元控制电路板如图 7-16 所示。
2. 功率部分

1） 移相变压器

对于 3 单元串联的高压变频器， 一次侧为星形联结， 二次侧为延边三角形联

结， 相位角分别为 + 20°、 0°、 - 20°。 图 7-17 所示为实验平台中的移相变压器

外形。
2） 功率单元

功率单元整体结构主要包括前端三相 PWM 控制整流桥、 中间滤波电容和后端

H 桥逆变电路组成的主电路、 单元控制板、 故障检测电路、 旁通控制电路和单元开

关电源等。 3 功率单元串联的功率单元结构如图 7-18 所示。
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图 7-13　 DSP、 FPGA、 CPLD 通信内容示意图

图 7-14　 DSP 主控制板
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图 7-15　 光纤通信板

图 7-16　 电源板和 CPLD 单元控制电路板

图 7-17　 移相变压器外形
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图 7-18　 3 功率单元串联的功率单元结构

7. 2. 2　 矢量控制系统软件设计

1. 标幺化和 Q 化

由前面章节介绍的关于矢量控制算法分析和仿真可知， 在矢量控制中存在着大

量的浮点数运算。 通常， TMS320F2812 定点处理器在实现浮点运算时主要有两种

方法： ①定义变量为 float 类型； ②对变量进行 Q 化处理。 方法①会大大降低软件

效率和实时性； 方法②的 Q 化是将浮点数左移 n 位进行放大， 即乘以 2n， 以移位

后的整数部分来代表该数值。
在对参与矢量运算的各变量进行 Q 化处理时， 可发现由于各物理量实际值有

很大的差别， Q 值的选取各不相同， 这将在实际应用时带来相当大的麻烦。 在保证

各个变量 Q 化准确度要求时， 几个量的 Q 值取值相差很大， 运算结果准确度以及

数据溢出等问题难以保证。 因此， 在进行高性能的矢量算法编程之前， 需要分析异

步电动机标幺值模型。 通过选择合适的基准值， 对各个参数进行标幺化处理， 使参

与运算的参数处于同一数量级， 可大大简化编程、 便于计算。 同时， 标幺化处理也

使得对不同对象的电动机， 只需输入电动机的铭牌值， 而不需要更改具体程序， 实

现矢量控制程序的通用性。
程序中选择电压、 电流和角速度为三个独立的基本物理量， 其他各物理量均可

由这三者推出， 即选择额定相电压峰值、 额定线电流峰值和与 50Hz 对应的角速度

为基准值。
标幺化具体公式有

时间基准值： t_base = 1 / w_base；
电阻基准值： r_base = v_base / i_base；
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电感基准值： l_base（Q16） = r_base / w_base；
磁通基准值： fx_base = v_base / w_base；
转矩基准值： te_base = fx_base∗i_base；
转动惯量基准值： j_base = te_base / （w_base）^2。
选择上述基准值进行标幺化处理之后， 所有参加运算的参数都在 1 附近不大的

范围内变动， 易保证运算的准确度， 也易于保证数据不溢出。 同时， 也为浮点运算

的 Q 格式选择提供了便利。
系统中所有物理量标幺值统一采用 Q24 格式表示， 其数值范围为 - 128 ～

127. 999999940， 准确度达到了 0. 000000060， 能满足设计要求。
在程序编写中， 调用了 TI 公司提供给用户的浮点运算库函数 IQmath。 相比同

等标准的 ANSI （美国国家标准学会） C 语言编写的代码， 这些函数拥有更快的执

行速度。 而且， IQmath 的使用使得程序的编写大大简化， 缩短了程序的开发周期。
2. DSP 程序设计

考虑到级联型变换器系统信息量庞大， 而且矢量控制算法相对比较复杂， 结合

项目的后续研发中软件的兼容性和可移植性， 在满足调速控制系统实时性要求的前

提下， 系统采用 C 语言， 在编程中使用模块化的设计方案， 每个功能分别由对应

的功能模块实现。
A / D 采样中断程序是矢量控制的核心程序， 其流程图如图 7-19 所示。 进入

A / D采样中断后首先从结果寄存器中读取需要的转换结果 ia、 ib、 ic， 并用坐标变

换模块把电流变换到 d、 q 坐标轴， 再根据相关公式计算磁链幅值、 估计电动机转

速、 计算转差和同步转速。 计算得到同步转速后， 积分计算磁链当前角度， 并通过

图 7-19　 A / D 中断流程图
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查表的方法计算出角度的正余弦值。 磁链闭环计算 d 轴电流给定值， 转速闭环计算

q 轴电流给定值， 然后由电流环计算出 d、 q 轴电压， 经电压前馈解耦后， 通过坐

标变换把电压变换为三相静止电压， 在 DSP 完成输出脉冲的计算， 然后 DSP 将驱

动脉冲的脉宽值送给 FPGA， FPGA 产生多路驱动信号， 再通过光纤发送给功率单

元中的 CPLD 控制板， 驱动开关器件。
3. 多载波 PWM 脉冲发生原理及实现[189，190]

本节介绍以二重化与多载波水平移相相结合的调制策略实现多路驱动脉冲。 图

7-20所示为三相 3 功率单元级联型变频器中的 A 相电路结构。 以图 7-20 为例， 对

此种调制策略的 FPGA 实现进行说明。

图 7-20　 三相 3 功率单元级联型变频器中的 A 相电路结构

图 7-21　 与图 7-20 对应的二重化调制方法与载波相位关系说明

图 7-21 为与图 7-20 对应的二重化调制方法与载波相位关系说明。 对于 N 单元

串联， 第 i 个三角载波 UΔi与第一个载波 UΔ1之间的关系可用下式来表示：
UΔi（ t） = U[ t + （ i - 1）Tc / N] = UΔ1[ t + （ i - 1）Ts]　 　 i = 1，2，…，N （7-6）

从式 （7-6） 可以看出， 载波周期 Tc = NTs， Ts为采样周期， 也是各个载波之

间在时间上的相移。 在图 7-21 中， UΔ1、 UΔ2、 UΔ3对应于图 7-20 中的第 1、 第 2、
第 3 单元的 3 路载波， 载波之间移相 Ts = Tc / 3； Ur（ t）、 - Ur（ t） 为图 7-20 中某一
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功率单元的左、 右桥臂调制波， 其调制波相位相差 180°。
对于级联型变频器， 多载波的形成及载波之间相位的精确锁定是实现前述调制

策略的关键， 只有这样， 才能保证变频器输出获得良好的谐波特性。
（1） 多载波的形成

以图 7-21 所示的 3 路三角载波为例来说明多载波之间相移的形成， 载波移相

原理如图 7-22 所示。

图 7-22　 三角载波移相原理

为了在 FPGA 中， 得到不同初始相位

的载波发生器， 达到载波移相的效果， 需

要由 DSP 对载波的初值以及计数的初始方

向进行设置， 然后再使载波发生器完成可

逆计数。 在图 7-22 中， 对于所需要的 3 路

三角载波来说， 若设置载波幅值为 K， 第 1
路载波的初始相位为 0， 初值为 0， 其计数

方向为加计数； 则第 2 路载波在相位上滞

后第 1 路 Tc / 3， 幅值为 2K / 3， 且计数方

向为减计数； 而第 3 路载波在相位上滞后

第 1 路 2Tc / 3， 幅值同样为 2K / 3， 但是其

计数方向为加计数。 依据此原理， 同样可以产生更多路载波， 只需要由 DSP 对各

个载波计数器的初值及初始计数方向进行设置。
（2） 多载波之间相位准确锁定的实现方法

在多载波水平移相调制策略中， 载波之间的相位关系是保证该调制策略优良特

性的关键， 而移相造成驱动脉冲脉宽数据更新时刻的不同。 以 A 相为例， 对相位

关系准确定位的方法进行说明， 如图 7-23 所示。 图 7-23 中， 载波周期是 Tc， 相邻

载波之间移相 Tc / 3， 因此计算脉宽值的中断频率将是载波频率的三倍， 即中断时

间为 Tc / 3。
对于 3 路载波可逆计数器， 首先要形成反映每路可逆计数器方向的正反向计数

信号。 该信号实际是载波计数器的加减计数信号， 是周期为 Tc的方波， 也是各个

脉宽锁存器的触发信号。 在图 7-23 中， A 相 3 个单元脉宽锁存器触发信号分别为

latch_1、 latch_2、 latch_3。 脉宽计算中断的触发信号可以通过 latch_1、 latch_2、
latch_3 得到， 其逻辑关系式表示为 （ latch_1 or latch_2） and （ latch_2 or latch_3）
and （latch_3 or latch_1）， 送入 DSP 外部中断 INT0 ， 来决定脉宽数据更新的时刻。

（3） 多路驱动脉冲的具体实现方式

以 3 单元串联三相逆变器为例， 构造了 36 路 PWM 发生器。 所构造的 36 路

PWM 发生器是由 3 个单相 12 路 PWM 发生器构成的。 以 A 相为例， 12 路 PWM 发

生器结构如图 7-24 所示。
1） 译码器： 主要功能就是对 DSP 所提供的地址总线、 控制信号进行译码， 来

012



图 7-23　 脉宽锁存器及脉宽计算中断触发信号的逻辑综合图

图 7-24　 A 相 12 路 PWM 发生器结构

形成各个脉宽寄存器、 死区寄存器和计数峰值寄存器等的触发信号， 以实现不同数

据的正确分配。
图 7-25 为在 QuartusII 中实现的译码器。 A 相脉宽寄存器地址译码及对应内容

见表 7-1， 其中高 6 位地址 add_high[23. . 18] = “101000”。

图 7-25　 译码器 图 7-26　 载波移相发生器
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表 7-1　 A 相脉宽寄存器地址译码及对应内容

add_low [4. . 0]
（低 5 位地址）

名　 　 称
add_low [4. . 0]
（低 5 位地址）

名　 　 称

00001 PWM_A1_en 01001 PWM_A3_en

00010 PWM_A5_en 01010 PWM_A7_en

00011 PWM_A9_en 01011 PWM_A11_en

图 7-26 中， load 是载波初值装载信号； en 是载波计数使能信号； init_ en1、
init_ en2、 init_en3 分别是载波移相发生器的第 1、 第 2、 第 3 路载波的初值寄存器

触发信号； peak_en 是载波计数峰值寄存器的触发信号。
2） 载波移相发生器： 用来产生模拟电路中的三角载波信号， 是一个最小计数

值为 0， 最大计数值为 DSP 设定值， 计数方向交替变化的可逆计数器。
图 7-26 为在 QuartusII 中实现的载波移相发生器。 输入信号和前面说明的译码

器的输出信号完全一致。 counter _1 [15. . 0]、 counter _2 [15. . 0] 、 counter _3
[15. . 0] 分别对应于第 1、 第 2、 第 3 路载波计数信号； latch_1、 latch_2、 latch_3
分别对应于 A 相第 1、 第 2、 第 3 单元脉宽锁存器触发信号。

3） 脉宽寄存器： 作为影子寄存器， 在控制周期的任何时刻， DSP 都可以对脉

宽寄存器进行更新。
图 7-27 中， 脉宽寄存器采用 QuartusII 中的可参数化模块， 输入信号中包含数

据输入 data [15. . 0]， 与 DSP 的数据总线相连； 时钟信号 clock 与脉宽寄存器触发

信号相连。 输出信号是数据输出 q [15. . 0]。 在脉宽寄存器触发信号的上升沿把更

新后的数据 data [15. . 0] 赋值给 q [15. . 0]。

图 7-27　 脉宽寄存器 图 7-28　 脉宽锁存器

4） 脉宽锁存器： 在锁存器触发信号发生时， 把脉宽寄存器更新后的脉宽值放

在脉宽锁存器中。 在图 7-28 中， 输入信号有数据输入 D [15. . 0]； 锁存器触发信

号 G； 赋值使能 OEN， 其值为 1 时， 允许将 D [15. . 0] 赋值给 Q [15. . 0]， 否则

清零 Q [15. . 0]。 输出信号是数据输出 Q [15. . 0]。
5） PWM 比较器： 根据图 7-23， 在锁存器触发信号发生时， 对应的载波计数

器从 0 开始进行可逆计数。 在一个载波周期内， 载波计数器值与脉宽值有两次比较

匹配， 分别发生在加计数与减计数期间， 经 PWM 比较器后输出驱动脉冲。
由 QuartusII 自带的参数化比较器 LPM_COMPARE 模块来实现， 如图 7-29 所
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示。 LPM_COMPARE 的两个输入 dataa [15. . 0] 和 datab [15. . 0] 分别接脉宽锁存

寄存器和载波移相发生器， 从而完成等幅不等宽的 PWM 脉冲信号的生成。

图 7-29　 PWM 比较器 图 7-30　 分频器

6） 分频器： 分频器的输入是控制板上晶体振荡器产生的系统时钟， 其功能是

将系统时钟分频， 产生不同频率的时钟脉冲， 给载波提供时钟用以计数。 在程序

里， 对分频器设置不同的值， 就可以实现不同的时钟分频， 得到符合要求的载波

频率。
在图 7-30 中， 输入信号是时钟 clk， 输出信号是 clkout。
7） 死区发生器： 为了防止上下桥臂直通， 功率器件之间要加入死区， 死区发

生器如图 7-31 所示。

图 7-31　 死区发生器

在图 7-31 中， 输入信号中包含时钟 clk； 没有加

入死区值的 PWM 信号 px， 复位控制信号 reset； 死区

值信号 dead_time [15. . 0]。 输出信号是加入死区值

后的 PWM 信号 xh 和 xl。
（4） 实验结果

基于 DSP 和 FPGA 相结合的数字化实验系统平

台， 依据二重化与多载波水平移相相结合的调制策

略， 对多路驱动脉冲的产生进行了实验研究。 FPGA 芯片选用 CycloneIII 系列的

EP3C25Q240C8N， 用来产生 PWM 驱动脉冲， 编程软件采用 QuartusII。 DSP 选用

图 7-32　 DSP 与 FPGA 之间的连接框图
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TMS320F2812， 用来完成对 FPGA 中的各种寄存器进行配置和脉宽值的计算。 在实

验中， FPGA 芯片的外部晶体振荡频率为 15MHz， 调制波频率为 50Hz， 载波频率 fc
为 2. 5kHz （载波周期为 400μs）， 采样频率为 7. 5kHz， 死区时间 4μs。 图 7-32 为

DSP 与 FPGA 之间的连接框图。
图 7-33 为采用二重化调制方法后， A 相第 1 单元的驱动波形 PWM_A1、 PWM_

A3。

图 7-33　 A 相第 1 单元的驱动波形 PWM_A1、 PWM_A3

图 7-34 为与图 7-23 对应的脉宽锁存器触发信号。 在图 7-34 中， 3 倍频信号周

期为 133μs， 正好是载波周期的 1 / 3。 实验结果与图 7-23 中分析的各单元脉宽锁存

器的触发信号， 以及 DSP 外部中断触发信号完全一致， 证明了多载波相位锁定方

法的正确性。

图 7-34　 与图 7-23 对应的脉宽锁存器触发信号

412



图 7-35 为 A 相第 1、 第 2 单元左上桥臂 PWM_A1、 PWM_A5 的驱动信号。 从

图 7-35 中触发发脉冲的相移可以看出， 它们之间的相移为三分之一载波周期， 即

133μs， 与前述的多载波移相原理一致， 同时也证明了基于 FPGA 的多路 PWM 脉冲

发生方式及具体实现的可行性。

图 7-35　 A 相第 1、 第 2 单元左上桥臂 PWM_A1、 PWM_A5 的驱动信号

图 7-36 分别为三单元级联逆变器实验系统的 7 电平阶梯波及其频谱分析。
图 7-36中的频谱分析结果表明： 输出 7 电平的谐波主要位于 2Nfc = 15kHz 及其边带

谐波， 与理论分析一致。

图 7-36　 实验输出的 7 电平阶梯波及其频谱分析

7.3　 高性能级联型变频器系统实验[169]

本节介绍以前面理论分析和仿真研究为基础， 利用所搭建的实验平台

（图 7-12）进行的高性能级联型变频器系统实验。
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为了简化控制器的设计， 可选取较大直流母线电容来抑制直流母线的波动，
PWM 整流器采用传统的 VOC 策略， 且在算法中添加了从功率单元直流母线电压低

通滤波处理。 由于级联型变频器每个单元都是一致的， 为了对整机进行实验， 必须

先对每个功率单元进行实验， 因此将所进行的实验分为功率单元实验和整机实验两

部分， 其中功率单元的实验又分三相 PWM 整流器带电阻负载和三相 PWM 整流器

带单相 H 桥负载两部分。

7. 3. 1　 三相 PWM 整流器带电阻负载实验

功率单元 PWM 整流器实验的基本步骤为： 首先对 A / D 采样值进行校准， 调整

采样值的零点； 然后进行锁相环的实验； 最后是 PWM 整流器的电流开环-电流闭

环-电压闭环实验。
1. 数字锁相环实验

前面已经提到数字锁相环是 PWM 整流器中十分关键的环节， 它关系到 PWM
整流器的控制性能。 图 7-37 所示为进行数字锁相环实验所获得的实验波形。

图 7-37　 锁相环实验波形

在图 7-37 中， eAB为网侧线电压， cos（θ + π / 3） 为经过 D / A 输出的锁相角度

超前 π / 3 的余弦值。 由实验波形可见， 两条曲线的相位同相， 即实现了锁相环的

功能。 由于 D / A 输出的延时性， 在实际的实验中， 为了保证电压相位角与锁相角

同相， 通常需要给相位补偿一定的角度。
2. 三相 PWM 整流器带电阻负载实验

在完成锁相环实验的基础上， 需进行 PWM 整流器带电阻负载的实验。 带载实

验分为三步： 电流开环、 电流环闭环和电压环闭环。 功率单元实验都是在研制的实

验样机上进行的， 而实验样机参数为

网侧线电压有效值： 140V；
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母线电压给定值： 230V；
输入电抗器电感值： 2. 55mH；
母线电容值： 2200μF；
开关频率： 2kHz；
电阻负载： R = 15Ω。
根据以上参数计算得到相电流有效值为 14. 5A。
图 7-38 所示为 PWM 整流器在上述给定样机参数下的稳态运行的实验波形。 由

图可见， 稳态时， 母线电压维持在给定值 230V 并保持恒定， 网侧电流为 14. 6A，
与根据系统参数计算所得的值相符。

图 7-38　 稳态运行时母线电压与网侧电流实验波形

为了进一步验证所设计的 PWM 整流器的性能， 在前面给定系统参数下， 对

PWM 整流器由不控整流到可控整流和可控整流到不控整流进行实验， 实验波形如

图 7-39 和图 7-40 所示。

图 7-39　 从不控整流到可控整流实验波形
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由图 7-39 可见， 在启动可控整流后， 网侧 a 相电流立即增大， 并有 1. 2 倍电

流冲击， 在电流环 PI 调节器的作用下， 电流很快达到稳定； 直流母线电压也经过

几个工频周期后到达给定值并维持恒定。 由图 7-40 可见， 在关闭 PWM 整流器后，
直流母线电压和网侧 a 相电流迅速恢复到不控整流状态。 实验结果证明了 PWM 整

流器的参数设计基本满足动态响应要求， 取得了良好的控制效果。

图 7-40　 从可控整流到不控整流实验波形

图 7-41 所示为 PWM 整流器可控整流由空载到带载的实验波形。 由实验波形可

见， 突加负载时， 母线电压变化平稳， 说明该系统具有较强的带载能力。

图 7-41　 可控整流从空载到带载实验波形

前面提到了 PWM 整流器由不控整流到可控整流的电流冲击， 对于大功率的

PWM 整流器来说， 电流的冲击可能会损坏设备。 在本系统中， 通过在算法里利用

软启动来抑制 PWM 整流器的电流冲击， 如图 7-42 所示。 对比图 7-39， 由实验波
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形可见， 当 PWM 整流器由不控整流到可控整流时， 电流平稳过渡而且没有冲击，
验证了所采用方法的有效性。

图 7-42　 不控整流到可控整流抑制电流冲击实验波形

7. 3. 2　 三相 PWM 整流器带 H 桥负载实验

如前所述， 三相 PWM 整流器带电阻负载的动态性能指标和稳态响应都取得了

较好的效果， 在此基础上， 可对三相 PWM 整流器带 H 桥负载进行实验。 实验样机

参数为

网侧线电压有效值： 140V；
母线电压给定值： 230V；
输入电抗器电感值： 2. 55mH；
母线电容值： 2200μF；
PWM 整流器开关频率： 2kHz；
H 桥逆变器开关频率： 2kHz；
输出频率： 50Hz；
阻感负载： R = 3Ω， L = 5mH。
为了进一步验证 5. 3. 1 节传统 VOC 控制策略下母线电压引入低通滤波器对网

侧电流的影响， 进行了下面两组实验作为对照。
1. 母线电压未加低通滤波器实验

图 7-43 为在上述参数条件下， 三相 PWM 整流器带 H 桥负母线电压未加低通

滤波器时母线电压和网侧 A 相电流波形。 由实验波形可见， 母线电压在给定值

230V 左右波动， 其波动频率为 2ωo = 100Hz； 网侧 a 相电流为 15. 1A， 与计算值相

一致， 基本维持平稳。
图 7-44 为母线电压未加低通滤波器时网侧电流快速傅里叶变换 （FFT） 分析，
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图 7-43　 传统 VOC 策略母线电压未加低通滤波器实验波形

由实验波形可见， 电流中主要引入的谐波分量为 ωs -2ωo =50Hz 和 ωs +2ωo =150Hz。

图 7-44　 传统 VOC 策略母线电压未加低通滤波器网侧电流 FFT 实验波形

2. 母线电压加低通滤波器实验 （截止频率 5Hz）
图 7-45 为在与上述母线电压未加低通滤波器实验相同参数条件下， 母线电压

经过截止频率为 5Hz 的低通滤波器时母线电压和网侧 a 相电流波形。 由实验波形可

见， 母线电压在给定值 230V 左右波动， 其波动频率为 2ωo = 100Hz； 网侧 a 相电流
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为 15. 1A， 与计算值相一致， 电流波形明显优于未加低通滤波器时的电流波形。

图 7-45　 传统 VOC 策略母线电压加低通滤波实验波形

图 7-46 为母线电压加低通滤波器时网侧电流 FFT 分析， 由实验波形可见， 电

流中主要引入的谐波分量为 ωs - 2ωo = 50Hz 和 ωs + 2ωo = 150Hz。

图 7-46　 传统 VOC 策略母线电压加低通滤波器网侧电流 FFT 实验波形

对比相同条件下， 母线电压未加低通滤波器与加低通滤波器可以发现电流波形

中都引入了 ωs - 2ωo = 50Hz 和 ωs + 2ωo = 150Hz 两个频率的电流分量， 其中未加低

通滤波器时 50Hz 与 150Hz 分量明显高于加低通滤波器时谐波含量， 电流正弦度后

者明显优于前者， 从而验证了前面的仿真分析。
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7. 3. 3　 整机实验

在进行了功率单元实验后， 还需进行整机实验以验证系统设计的正确性。
1. 整机带阻感负载实验

整机带电动机实验之前需先进行阻感负载实验， 实验中的样机参数为

移相变压器： 380V / 140V；
母线电压给定值： 230V；
输入电抗器电感值： 2. 55mH；
母线电容值： 2200μF；
PWM 整流器开关频率： 2kHz；
H 桥逆变器开关频率： 2kHz；
阻感负载： R = 1. 5Ω， L = 110mH。
图 7-47 和图 7-48 分别为输出频率 10Hz、 50Hz 时， 母线电压 Udc、 网侧线电压

eAB与网侧 A 相电流 ia 实验波形。 可见， 母线电压维持在 230V 并存在波动， 这是

由于负载电感较大， 无功较多； 移相变压器一次线电压超前相电流 30°， 即网侧相

电压与相电流同相。 对比两幅图可以看出， 随着输出频率的增加， 母线电压波动幅

度和频率增加， 并且波动频率为输出频率的两倍频， 与前面的理论推导相符； 网侧

电流波形随着输出频率的增加正弦度也逐渐变好。

图 7-47　 整机带阻感负载实验波形 （输出频率 10Hz）

2. 整机带电动机负载实验

在实际应用中， 变频器负载是电动机， 并且能量回馈时的能量也是由电动机产

生的， 为了进一步验证所采用控制算法的合理性， 需进行整机带电动机实验。
负载电动机参数为三相， 电压 690V， 极数为 4 极， 功率为 11kW。
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图 7-48　 整机带阻感负载实验波形 （输出频率 50Hz）

1） 电动机电动状态

图 7-49 为变频器空载起动时 A 相 3 单元母线电压与 A 相第一个功率单元的输

入电流波形。 可以看出， 母线电压较快达到给定值， PWM 整流器由不控到可控电

流没有出现冲击。

图 7-49　 变频器空载起动母线电压与电流实验波形

图 7-50 为变频器带电动机空载稳态时 A 相 3 单元母线电压与 A 相第一个功率

单元的输入电流波形。 由实验波形可见， 母线电压维持在给定值 230V 恒定； 电动

机由于空载， 功率单元的输入电流比较小， 变频器接近于空载状态。
图 7-51 为电动机电动状态时， 母线电压 Udc、 网侧线电压 eAB、 网侧 A 相电流
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图 7-50　 变频器空载母线电压与电流实验波形

ia 和 A 相第一个功率单元 a 相输入电流 iA1a实验波形。 由实验波形可见， 母线电压

维持在给定值 230V 恒定； 移相变压器一次电流接近于正弦波， 电压与电流同相；
由于电动机空载， A 相第一个功率单元 a 相输入电流 iA1a的波形接近于功率单元空

载时电流波形。

图 7-51　 整机带电动机负载实验波形 （输出频率 50Hz）

图 7-52 为整机带电动机负载不控整流实验波形， 与图 7-51 对比， 可以看出可

控整流状态下网侧电流波形正弦度明显好于不控整流的电流波形。
2） 电动机回馈状态

图 7-53、 图 7-54 分别为电动机在 1s 内由 50Hz 至 5Hz 骤减速时能量回馈的过

程， 母线电压 Udc、 网侧线电压 eAB和网侧 A 相电流 iA 实验波形。
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图 7-52　 整机带电动机负载实验不控整流实验波形 （输出频率 50Hz）

图 7-53　 电动机 1s 内由 50Hz 至 5Hz 骤减速实验波形

图 7-54　 图 7-53 的放大波形
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由以上两个实验波形可见， 在电动机骤减速时出现能量回馈的过程， 母线电压

会有一个小突起， 然后在调节器的作用下迅速达到给定值 230V； 网侧相电流与电

压反相。 然而， 传统的两象限级联型高压变频器在电动机回馈状态时， 母线电压泵

升， 由于这部分能量不能流向网侧， 会引起过电压故障， 从而使变频器停机运行。
通过整机实验， 进一步验证了实验系统及控制方法的可行性。

7. 3. 4　 矢量控制实验

为进一步验证采用的矢量控制策略， 在搭建的高性能级联型变频器实验平台上

进行相关实验研究， 图 7-55 所示为给定转速和实际转速曲线。 由实验波形可见，
稳态时转速的实际值和给定值基本相等， 达到了给定值 1500r / min， 即标幺值 1. 0，
在稳态运行过程中， 实际转速存在轻微的抖动。 图 7-56 所示为给定转速和实际转

速上升曲线图， 通过对实际转速曲线的局部放大可发现， 在起动阶段约有 130ms
的短时间延迟， 其主要原因是磁通尚未完全建立； 进入稳态有小幅度的超调； 在动

态加减速过程中， 实际转速整体上能快速准确地跟踪给定值的变化。

图 7-55　 给定转速和实际转速实验波形

图 7-56　 给定转速和实际转速上升曲线

磁通的给定值和观测值实验波形如图 7-57 所示。 由图可见， 磁通在 1. 3s 能够

稳定下来， 建立时间较快， 和给定值的误差基本为零， 达到了设定的标幺值 0. 8。
此时的定子电流 d 轴励磁分量给定值和实际值如图 7-58 所示。 实验波形表明， 能
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够以较大的电流建立磁场， 之后励磁电流实际值以给定值为中心线上下有一定

波动。

图 7-57　 磁通建立过程实验波形 图 7-58　 磁通建立过程 d 轴电流波形

图 7-59、 图 7-60 所示分别为磁通改变实验波形和磁通改变时 d、 q 轴电流变化

波形。 由图可见， 当电动机以 500r / min 转速稳态运行时， 改变磁通给定值的大小，
即由标幺值 0. 8 降为 0. 5， 磁通能够在约 0. 8s 到达新的稳态值， d 轴励磁电流随之

变化、 响应迅速， 而 q 轴转矩电流则基本保持不变。

图 7-59　 磁通改变实验波形 图 7-60　 磁通改变时 d、 q 轴电流变化波形

当电动机在以 500r / min 转速稳定运行时， 进行加载测试， 转速波形如图 7-61
所示。 由图可见， 当加载瞬间， 转速有一定跌落， 之后转速能够很快恢复到 500r /
min， 系统抗负载扰动能力较强。 加载测试的输出电流波形如图 7-62 所示。 在突加

负载时， 电流幅值随之增加， 在 2s 时间内能够基本稳定到新的状态。
图 7-63、 图 7-64 分别给出了突加负载时 d、 q 轴电流波形。 由图可见， 定子电

流 d 轴分量基本保持不变， 而定子电流 q 轴转矩分量与负载同步变化、 响应迅速。
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图 7-61　 突加负载时转速波形

实验结果表明， 定子电流励磁分量和转矩分量基本没有耦合现象， 磁通单独由

励磁电流分量改变， 转矩单独由转矩电流分量改变， 实现了异步电动机矢量控制算

法的解耦控制。

图 7-62　 突加负载时输出电流幅值变化

图 7-63　 突加负载时 d 轴电流波形
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图 7-64　 突加负载时 q 轴电流波形

与 U / f 相比， 矢量控制的优势在于其低速带载性能更强。 低速带载实验波形如

图 7-65、 图 7-66 所示。 实验中阶跃给定电动机转速为 60r / min， 即 2Hz， 转矩设定

为额定转矩的两倍， 带载起动。 由图 7-65 可见， 实际转速能够在 0. 5s 左右达到设

定转速， 响应比较迅速。 由图 7-66 可见， 起动过程中， 定子电流冲击较小， 并且

能够很快达到稳态。

图 7-65　 阶跃给定转速和实际转速波形

图 7-66　 阶跃给定输出电流波形
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为了对比低速加载的电流变化， 又进行了在 2Hz 运行突加两倍负载的实验，
测得的 d、 q 轴电流分量波形如图 7-67 所示。 由图可见， d 轴电流在给定值附近波

动， q 轴电流分量在突加转矩时能够很快地响应， 在一个过冲之后能够很快稳定。

图 7-67　 2Hz 低速运行时 d、 q 轴电流分量波形

7.4　 本章小结

本章首先详细介绍了级联型变频器能量回馈系统的硬件和软件设计， 又介绍了

级联型变频器矢量控制系统的硬件和软件设计， 以及多路驱动脉冲的 FPGA 实现方

式。 在此基础上， 在搭建的高性能级联型变频器平台上开展了实验研究， 分别对功

率单元和整机进行实验。 功率单元实验分为 PWM 整流器带电阻负载和单相 H 桥负

载两部分， 功率单元部分的实验结果表明， 单元前端控制系统工作正常， 网侧电流

性能和母线电压均达到了设计要求， 从而验证了所设计整流器动态响应和稳态性

能； 最后又进行了整机实验， 对整机带阻感负载和电动机空载进行了实验， 分析了

电动机在电动状态和回馈状态时的电压电流波形， 重点从转速跟随性能、 带载性

能， 特别是低速带载能力对设计的矢量控制算法进行了实验测试， 给出了实验波

形。 整机实验结果表明， 网侧电流性能和各单元的母线电压均达到了设计要求， 系

统具有良好的调速性能。 本章内容对于实际工业装置的构建具有指导意义。
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第 8 章　 级联型多电平变换器的工业应用

8.1　 通用型 6kV / 400kW 大功率高压变频器

前面的章节详细研究了多电平变换器的拓扑结构及相关的调制策略。 本节将以

级联型多电平变换器拓扑结构为研究对象， 针对风机、 水泵类负载， 介绍具体工业

应用领域中的 6kV / 400kW 大功率高压变频器。

8. 1. 1　 大功率高压变频器主电路

所研制的 6kV 高压变频器装置采用级联型多电平变换器拓扑结构， 其主电路

图 8-1　 6 单元串联 13 电平电压型

高压变频器主电路结构示意图

如图 8-1 所示。 由图

8-1 可知， 每相由 6 个

功率单元串联， 三相

共 18 个功率单元， 形

成 Y 联结结构。 共有

13 种电平： 0、 ± 1、
± 2、 ± 3、 ± 4、 ± 5、
± 6， 对应的线电压则

有 25 种电平， 输出电

压波形非常接近正弦

波。 每个功率单元的

额定电压为 580V， 相

邻功率单元的输出串

联起来， 使变频器的

额定相电压为 3480V，
线电压为 6000V。 每

个功率单元承受全部

的输出电流， 但只提供 1 / 6 的相电压和 1 / 18 的输出功率。 图 8-1 所示主电路， 主

要包括移相变压器与功率单元， 下面分别加以介绍。
1. 移相变压器

为了降低输入谐波电流， 移相变压器实行多重化设计， 18 套二次绕组， 采用

延边三角形联结， 分为 6 个不同的相位组， 互差 10°电角度， 形成 36 脉波的六重化



二极管整流电路结构。
移相变压器二次侧输出的 580V 三相交流电经功率单元的三相二极管整流桥整

流后， 由滤波电容形成平直的直流电， 再经由 4 个 IGBT 构成的 H 型单相逆变桥，
在其输出端形成电压在 580V 以下可变、 基频在 50Hz / 60Hz （此频率可根据电机的

额定频率调整） 以下可调的 SPWM 波。
2. 功率单元

在图 8-1 所示主电路中， 采用的功率单元电路结构如图 8-2 所示， 实为三相输

图 8-2　 功率单元电路结构示意图

入单相输出的交-直-交 PWM 电

压型变换器。
如图 8-2 所示， 功率单元

控制电路又包括电压检测、 缺

相检测、 PWM 信号译码及状态

编码电路和 IGBT 驱动电路、 开

关电源等几部分。 其中， 电压

检测电路检测直流母线电压，
并形成过电压、 欠电压信号；
缺相检测电路检测缺相故障；
IGBT 驱动电路通过 Scale 智能

驱动模块， 接收 PWM 信号译码

及状态编码电路传输来的驱动

信号去驱动 IGBT， 并反馈故障信号； PWM 信号译码及状态编码电路通过 3 根光纤

和 PWM 生成电路进行通信， 接收来自电压检测、 缺相检测及 IGBT 驱动电路的状

态信号， 通过分析光纤的输入和输出信息检测通信故障， 综合成帧溢出、 通信、 A
桥臂故障、 B 桥臂故障、 过电压、 欠电压、 缺相、 过热等 8 种状态信息； 开关电源

为各控制电路提供电源。 3 根光纤中， 2 根输入为 PWM 生成电路传输送来的 A、 B
两个桥臂的驱动信息， 解码后形成驱动信号输送给驱动电路； 另一根输出为 PWM
信号译码及状态编码电路综合的 8 种状态信息， 编码后输送 PWM 生成电路。

8. 1. 2　 高压变频器硬件设计

所研制的 6kV 高压变频器装置， 系统采用 TI 公司的 TMS320C32 浮点型 DSP 和

Cypress 公司的 CPLD 组成双 DSP 全数字交流控制电路， 实现级联型高压变频器的

调速控制以及人机交互和网络控制等功能[191] 。
1. 系统基本构成及硬件电路框图

级联型高压变频器的控制系统采用两级 DSP 构成主—从通信， 主要由从站

DSP 控制电路、 主站 DSP 控制电路、 PWM 生成电路和 PLC 控制四大部分组成。
6kV 高压变频器装置控制系统结构框图如图 8-3 所示。
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图 8-3　 级联型高压变频器的双 DSP 控制系统框图

DSP 主站主要由中文液晶显示屏、 键盘、 TMS320C32DSP 控制板三大部分组

成， 可完成设定参数、 指令操作、 数据读取、 状态显示、 与上位机通信等功能。
DSP 从站主要实现模拟量输入输出、 开关量输入输出、 完成上一级发出的各种执行

指令， 综合和处理各种故障， 对系统进行自诊断， 并向上一级反馈装置的状态和参数。
PWM 生成电路以 CPLD 为核心， 主要完成 18 个功率单元 36 路 PWM 控制信号

的生成、 控制信号和单元状态信号的编码和解码， 并通过光纤来传送控制信号以及

接受状态信号。
PLC 可编程序控制器主要完成变频器外围的各种操作、 保护、 联锁等功能。
从站 DSP 控制电路硬件框图如图 8-4 所示， DSP 芯片选用 TI 公司的

TMS320C32， 另有 A / D、 D / A、 SRAM、 FIFO、 RS485、 RS232、 ISO124、 ST16C552
等器件， 主要完成 8 路模拟量输入、 4 路模拟量输出、 8 路开关量输入、 8 路开关

量输出的高速数据采集与处理、 对系统进行保护和自诊断、 发出各种执行指令、 综

图 8-4　 从站 DSP 控制系统硬件框图
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图 8-5　 主站 DSP 控制系统硬件框图

合和处理各种故障报警、 与其他电路进

行通信， 以满足高性能交流调速系统的

实时性要求。 从站 DSP 控制板上设有 2
个通信口， 即串口 1 （RS485） 用于与

主站通信， 串口 2 （RS232） 用于与现

场总线 Profibus 相连。
主站控制硬件框图如图 8-5 所示，

主要由液晶显示屏 （8 ×8 行中文显示）、
键盘 （7 个按键）、 TMS320C32DSP 控制

板三大部分组成， 完成系统参数的设

置、 运行控制、 状态显示， 实时监控

及通信等功能。 主站 DSP 控制板也设有 2 个串行通信口： 1 个 RS485 通信口与从站

通信， 另 1 个 RS232 通信口与上位机通信， 以实现远程监控。
2. 模拟量输入通道设计

6kV 高压变频器装置系统的模拟量主要包括模拟量给定、 A 相输出线电流、 C
相输出线电流、 直流母线电压等信号。 模拟量输入信号经低通 π 型 RC 滤波器， 至

射极跟随放大器， 再到隔离放大器 ISO124 隔离后， 连接至 A / D 转换器的输入端。

图 8-6　 AD7864A / D 转换器与 TMS320C32 DSP
的接口硬件框图

ISO124 的隔离电压为 1500V， 线性度

为 0. 01% ， 输入信号频率小于 50kHz。
图 8-6 所示为 AD7864A / D 转换器

与 TMS320C32 DSP 的接口设计硬件框

图。 其中， A / D 转换器采用 12 位四通

道高速芯片 AD7864， 系统共采用 2 片

AD7864A / D 转换器组成 8 通道同时采

样 /保持、 每通道采样率为 130KSPS、
分辨率为 12 位、 输入电压范围 ± 10V。
一个触发信号同时启动 2 片 AD7864 采

样， A / D 转换完成后， 数据由 CPLD （CY37064P84） 控制写入数据缓冲器 FIFO
中， FIFO 数据准备好， 产生中断或查询信号， 通知 DSP 取数。 8 个通道完成一遍

采样的时间为 17. 04μs。
3. 模拟量输出通道设计

6kV 高压变频器装置系统的模拟量输出通道采用 1 片 DAC4813D / A 转换器组

成 4 通道模拟量同时输出。 DAC4813 是一种 12 位、 4 通道、 高速转换、 同时输出

的 D / A 转换器， 满量程建立时间为 4. 5μs， 分辨率为 12 位， 输出电压范围 ± 10V。
4 路 D / A 转换数据由各通道的锁存器分别锁存， 再由统一的 D / A 输出命令同时输

出。 DAC4813 带输出复位功能， 上电或对 D / A 复位口操作时， 使 4 路 D / A 输出全
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部置为 0。 复位操作只影响 D / A 输出寄存器， 而不影响 D / A 锁存器。 模拟输出经

隔离放大器 ISO124 隔离输出， 隔离电压为 1500V。
4. 系统通信接口设计

6kV 高压变频器装置系统采用 PC16552 芯片管理主从 DSP 之间、 从站 DSP 和

Profibus 之间、 主站 DSP 和上位机之间的通信， DSP 不直接参与通信。 通信方式为

中断方式， 在中断服务程序中完成数据发送和数据接收。 通信遵循的是 SiemensU-
SS 协议， 这是 Siemens 所有传动产品的通用协议。

PC16552 是带有 FIFO 的双路异步通信器件， 具有集成度高、 使用方便、 兼容性

好等特点， 一片 PC16552 可以提供完全独立的两个串口和一个并口， 每个通道具有独

立的发送、 接收、 线路状态和设置中断功能， 分别可对数据位数、 奇偶校验、 停止位

及波特率等进行编程。 PC16552 的串口 1 经高速光电隔离和 RS232 接口芯片到从站

的串口 1 端口， PC16552 的串口 2 经高速光电隔离和 RS485 接口芯片到从站的串口

2 端口， 接收 /发送则由 PC16552 的 MODEM 控制寄存器的 OUT2 位控制， 当 OUT2
位为 0 电平时， 工作为接收方式， OUT2 位为 1 电平时， 工作为发送方式。

5. CPLD 在 IGBT 驱动中的应用

对于采用级联型结构的高压变频调速装置， 如何实现脉冲移相 PWM 策略， 生成

N （N 可设） 组对称 PWM 波形， 并且保证 PWM 信号传输的准确性和可靠性， 满足

电机控制在实时性、 快速性方面等较高要求， 是重点要解决的问题。 理论上讲， 从触

发电路到 IGBT 栅极和发射极的引线应做到既短又一致， 但考虑散热和绝缘等条件，
实际装置的尺寸较大， PWM 信号需经过较长的距离才能送到功率单元中的 IGBT。

复杂的可编程逻辑器件 （CPLD） 突出的特点是系统内编程、 高速传输信号、
高可靠性、 高抗干扰能力， 编程功能既灵活又强大。 以 CY37128 为例， 内含 128
个宏单元， 最高工作频率可达 167MHz。 而在目前诸多传输介质中， 只有光纤具有

损耗低、 频带宽、 重量轻、 不受电磁干扰等突出优点。 以 HFBR1521 / HFBR2521 为

例， 传输速率可达 5MBd， 标准电缆的传输距离为 48m， 传输损耗可忽略不计。 因

此， 系统选用 CPLD 组成 PWM 生成电路， 并利用光纤传输 PWM 信号。 实验表明，
CPLD 与光纤的结合是解决高压大功率变频装置中信号传输的最佳方案。

6kV 高压变频器装置的 PWM 信号生成如图 8-7 所示， 由从站 DSP 和 PWM 生

成电路最多可产生 18 路 PWM 信号， 然后利用两根光纤传输至每个功率单元， 每

个功率单元首先由 PWM 信号译码电路接收信号并译码后再传输至 IGBT 驱动电路，
IGBT 驱动电路经隔离、 功率放大、 电平转换之后， 去驱动 IGBT。 功率单元的状态

编码后， 用一根光纤传输至 PWM 生成电路， 经译码后送至从站 DSP。 从站 DSP 和

PWM 生成电路靠 96 针连接器连接。

8. 1. 3　 高压变频器软件设计[192]

6kV 高压变频器装置系统控制软件的编制遵循模块化结构设计、 模块间可自由
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图 8-7　 PWM 信号生成示意图

- A2： PWM 信号译码及功率单元状态编码电路； - A3： IGBT 驱动电路

组态的基本思想。 在模块化软件设计中， 该高压变频器的所有功能都划分在一定的

功能模块中， 包括开环 （闭环） 控制功能、 通信功能以及监控和操作器控制功能

等， 均由软件中的功能模块实现。 这些功能模块相对独立， 可通过参数设置而自由

联结。 这种相互联结的方法相当于将各个功能模块用工程方法进行电气连接， 即相

当于用导线连接集成电路或其他元件。 因此， 各个功能模块都有自己相应的功能框

图， 以说明该模块要实现的功能和输入输出连接方式。
在该系统软件的所有功能按模块化软件设计完成后， 尤其在每个功能均划分在

各自的功能块之后， 由于功能块都具有根据参数设置可自由连接的功能， 这就为实

现系统组态功能奠定了基础。 如果把各个功能模块看成是一个个不同的积木块， 那

么， 完成系统组态就像搭建积木一样简单。 因此， 该系统的组态功能就是指在同一

套控制软件中， 包含现有的多种控制方式的所有功能块， 同一台变频器在不同场合

下使用时， 只需要通过参数设置组态成一种适合的控制方式， 变频器就可以实现相

应组态的控制模式。 例如， 在风机、 水泵等对动态性能要求不高的场合， 选用 U / f 控
制模式即可， 这样， 通过参数设置可将系统组态为 U / f 控制模式， 即可满足需求。

1. 从 DSP 承担的主要控制功能

从 DSP 需完成所有控制功能、 故障检测处理功能和通信功能。 为提高效率，
从 DSP 的软件用汇编语言编写完成。 软件采用模块化设计， 每种功能均划分为相

应的功能块， 为保证所有功能块均能在指定的时隙内完成， 将控制软件分成主程

序、 PWM 调制模块及所有其他控制功能块三部分。 其中， 主程序完成初始化、 参

数搬移并自检、 参数保存、 参数恢复工厂设定值、 故障历史记录处理等任务， 这些
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任务对执行的时间没有特殊要求， 因此这些功能块的时隙不可设； PWM 调制模块

对时间要求最高， 因此安排在优先级最高且最快的中断 Ts 中， 所有其他控制功能

块 （例如： 开关量输入 /开关量输出、 模拟量输入 /模拟量输出、 控制字 /状态字、
给定通道设定、 给定积分器、 定子电流分解、 最大电流限制、 U / f 曲线、 顺序控

制、 通信、 信息、 故障诊断、 故障综合、 电动电位器、 工艺调节器、 瞬时停电再起

动等） 安排在次级的中断 T0 中， 通过调整中断的时间， 可调整功能块的时隙。 为

了便于读者理解， 下面分别对从 DSP 其中的主要功能模块进行介绍。
1） 顺序控制

每种设备均有其特定的操作规程， 特别是对高压变频器而言， 其输入输出都是 3 ～
10kV 的高压， 设备较贵重。 为了保障人生和设备的安全， 高压变频器必须按一定的操

作顺序运行， 在违反操作顺序的误操作情况下， 变频器应该具有识别并防止错误发生的

功能， 亦即顺序控制所承担的功能。 顺序控制需保证变频器起动、 运行及停车等按正确

的逻辑进行， 并检测故障信息， 保证变频器能够在故障时立即停止运行并跳闸。
为正确执行顺序控制， 该系统将高压变频器运行的所有过程 （包括故障） 分

成了 10 种状态： ①初始化工作状态、 ②禁止合闸状态、 ③故障报警状态、 ④允许

合闸状态、 ⑤预充电状态、 ⑥允许起车状态、 ⑦运行状态、 ⑧正常停车状态、 ⑨安

全停车状态、 ⑩批量数据传输状态， 并且分别编号为状态 0 ～ 9。 图 8-8 给出了高

压变频器 10 种状态之间的转换关系图， 即各种状态之间的逻辑转换关系， 它集中

图 8-8　 变频器状态转换关系图
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图 8-9　 顺序控制功能块程序流程图

体现了高压变频器的操作顺序。
在程序设计时， 先判别当前的

状态 r001， 然后进入在这种状态下

的相应逻辑处理， 如图 8-9 给出的

顺序控制功能块程序流程框图。 在

各个状态中均有其相应的逻辑处理

功能， 这些逻辑是根据状态和操作

要求而确定的， 不满足相应逻辑的

误操作， 将得不到响应， 以此保证

顺序功能的正确执行。
2） U / f 曲线

U / f 曲线是 U / f 控制方式的核心

部分， U / f 曲线设置是否恰当， 直接

关系到电机运行性能的好坏。 如果

完全靠人工通过参数来设计确定 U / f
曲线， 很难达到在任何场合、 任何

负载下、 特别是在低速段有好的性

能。 在系统中使用了 U / f 计算模块， 可显著减少人工参与 U / f 设置的程度， 提高了

电机运行的性能。
图 8-10 所示为 U / f 曲线功能块的简化图， 图中包含了 U / f 曲线的基本内容。
系统设立了两类 U / f 曲线， 即线性和二次曲线型， 以满足不同工况下的需求。

由于所有计算都是标幺化计算， 因此， 两种类型的 U / f 曲线均得到了简化， 对线性

图 8-10　 U / f 曲线功能块简化
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U / f 曲线而言， 它是斜率为 1 的直线； 对于二次曲线型的 U / f 曲线， 使用折线的方

法来替代。 由图 8-10 可见， 装置对 U / f 曲线的设置非常简单， 线性的 U / f 曲线只

需设置电压提升值， 为电机提供起动转矩； 二次曲线型的 U / f 曲线除设置电压提升

值外， 只需设置曲线的折点 （电压、 频率）。
3） 给定积分器

U / f 控制方式中， 不能使阶跃信号直接加到 U / f 曲线上， 否则供给电机的电压和频

率就是阶跃的， 将造成很大的冲击电流， 为避免这种情况的发生， 必须在频率给定通道

中加入给定积分器， 使阶跃的频率给定按指定的斜率上升， 以达到减少冲击的目的。
对于 DSP 数字控制系统， 应采用性能较好的 “S” 形曲线以实现电机的加减

图 8-11　 “S” 形加减速曲线图

速。 这里介绍一种可以通过参

数任意设置加减速时间、 圆弧

时间， 在任何给定频率下均能

实现指定的 “ S” 形加减速曲

线的给定积分器。 它在指定加

减速过程中， 如果系统要求更

改目标频率， 也能自动按 “S”
形曲线达到新的目标频率， 甚

至对于频率从正给定变到负给

定或是相反的情况， 也能实现

满足要求的 “ S” 形加减速曲

线。 图 8-11 给出了所要实现的

“S” 形加减速曲线图。
这里以正向加速段为例， 分析其实现原理。 如图 8-11 所示， 将正向加速段分

为三个小段： 正向加速起始圆弧段 AR、 正向加速线性段 Linear 和正向加速结束圆

弧段 ER。 计算 “S” 形加速曲线的原则为， 先计算出 dy / dt- t 坐标图中的 AR、 Lin-
ear 和 ER 三个段内的曲线， 然后对该曲线进行积分计算， 即可得到 y- t 坐标图中相

应时间段的 “S” 形曲线， 这是真正的数字积分的算法， 计算出的 “S” 形曲线的

加速度一定是连续变化的。
加速时间定义为从 0 加速到 100% 的时间， 减速时间定义为从 100% 减速到 0

的时间， 它们实际上规定了相应的线性段 Linear 的加速度， 即有

aL = 100%
tacc

（8-1）
式中　 tacc———加速时间。

根据 aL 的值再分别计算 AR 段和 ER 段的加速度值， 它们的表达式分别为

aA =
aL
tA
t　 　 （ t≤tA） （8-2）
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aE = -
aL
tE
t +

aL
tE

（ tA + tL + tE） （8-3）

图 8-12　 实测的 “S” 形曲线和

加速度曲线

在实际计算中， 对加速度曲线的积分是通过

计算加速度曲线的面积， 因此并不要求知道确切

的加速度数学表达式。 图 8-12 所示为实验测得的

“S” 形加减速曲线和加速度曲线。
2. 主 DSP 承担的监控功能

主 DSP 主要完成高压变频器的参数设置、 运

行控制、 状态显示、 实时监控等功能。 为实现这

些功能就必须具有监控画面， 操作命令选择画

面， 系 统 参 数 设 置 画 面， 故 障 纪 录 画 面 等。
图 8-13所示为高压变频器运行监控画面。

主 DSP 软件共由五个模块组成， 各模块的功能如下：
① 主程序模块 TEST. C———完成 DSP 初始化， 自定义程序段搬移， 参数值初始

化， 故障记录初始化， ST16552 自检， ST16552 初始化， LCD 初始化， 显示欢迎画

面， 转入监测画面， 恢复工厂设置， 以及处理一些特殊情况等功能。
② 键盘中断 （INT3） 服务程序模块 KEYBOARD. C———完成转入监测画面后，

对键盘操作的响应功能。
③ Timer0 中断服务程序模块———定时通信服务程序， 定时刷新监测画面或 r

参数画面。
④ 485 中断服务程序模块———完成任务报文发送， 接收响应报文， 处理响应报

文， 处理串行化出错和 FIFO 超时中断。
⑤ Timer1 中断服务程序模块———完成时钟功能。

图 8-13　 高压变频器运行监控画面
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3. 主从 DSP 之间的通信功能

随着变频器的普及， 无论是通用变频器还是高压变频器， 都有在异地进行远程

控制， 或是多台变频器由一台主机控制协调工作的需求。 因此， 通信功能是系统设

计中不可缺少的一部分。 系统的主控板和显示控制板之间采用 RS485 通信接口，
显示控制板还预留一个 RS232 接口和上位机通信， 主控板预留一个 RS485 接口和

现场总线通信。 这里所指的通信是主、 从 DSP 之间的通信。
6kV 高压变频器的系统采用 SiemensUSS 协议， 为主从结构的协议， 从站变频

器只是对主站发来的任务报文做出响应并发送响应报文。 USS 协议具有以下特征：
• 支持多点连接 （如 EIARS485） 或点对点连接 （如 EIARS232）；
• 主从存取方法；
• 单主站系统；
• 最多 32 个站 （最多 31 个从站）；
• 与 Pofibus 相似的总线操作模式；
• 信息传送到传动装置的方式与 Profibus—DP 相同。
其中， USS 协议的数据报文如下：

STX LEG ADR

净数据

参数（PKW） 过程数据（PZD）

PKE IND PKE 元素 PZD1 … PZD16

BCC

STX 区域是一个单字节的 ASCIISTX 字符 （02H）， 表示一个报文的开始； LEG
是一个单字节区域， 表示在这个报文中 LEG 区域后的字节数； ADR 是一个单字节

区域， 包含从站变频器的地址； 通信传输的信息将置于净数据区中， 包含 PKW 区

和 PZD 区， PKW 区用于参数标志值 （PKW） 接口的控制， 它不是一个物理接口，
而是处理两个通信部件之间参数传递的机构， 其中包含了参数值的读写， 读取参数

注释及相关电文， 借助于 PKW 进行的所有工作均涉及操作控制、 观测、 维护以及

诊断； PZD 区域包含自动化系统所需的信号， 即主站给从站的控制字和给定值， 从

站给主站的状态字和实际值。
根据本系统的通信需要， 设计了如下的通信协议：

任务报文格式

STX LEG ADR PKE IND PKW 控制字 1 转速设定值 电流设定值 控制字 2 时间信息 BCC

响应报文格式

STX LEG ADR PKE IND PKW 状态字 1 转速实际值 电流实际值 控制字 2 故障信息 BCC

在上述协议下， 高压变频器系统完成的通信任务， 包括参数设定值和显示值的

传送； 控制、 操作命令的下达； 故障显示及确认， 历史故障显示； 批量数据传输

（所有参数上载和下载） 等。
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8. 1. 4　 高压变频器工业现场运行结果

研制的高压变频器技术指标如下：
交流额定输出电压： 6kV；
交流额定输出电流： 53. 5A， 允许过载 120%持续 1min；
交流额定输出功率： 400kW；
输出频率： 1 ～ 50Hz 可调；
加减速时间： 10 ～ 1000s 可设；
功率因数： 大于 0. 95。
系统具有以下保护功能： 交流缺相保护、 欠电压保护、 过电压保护， 装置的过

电流保护， 电动机超速保护、 堵转保护、 过热和过载保护、 瞬时停电再起动功能、
故障及报警自诊断功能等。

经过实验室的各种实验验证， 证明该系统已具备进入现场试运行的能力和条

件。 系统在酒泉钢铁公司热电厂灰浆泵房 （参见图 8-14） 投入试运行， 系统工作

一切正常。 高压变频器系统现场运行驱动的电动机型号： JS0148—6， 定子额定电

压： 6kV， 定子额定电流： 37A， 额定转速： 985r / min， 额定功率： 310kW， 功率因

数： 0. 90。

图 8-14　 工业现场环境示意图

变频器带载满负荷运行时输出电压波形如图 8-15 所示， 变频器带载满负荷

运行时输出电流波形如图 8-16 所示。 由图 8-15 可见， 在 5Hz 以下的低频段时，
由于输出电压低， 输出电平数少 （5 电平）， 因此， 在低频段的线电压谐波较大；
随着输出频率的升高， 输出电压不断升高， 电平数越来越多， 输出波形也越来越

接近正弦波； 在 50Hz 频率输出时， 输出线电压已非常接近正弦波。 由图 8-16 可

见， 以 1Hz 频率运行时， 电流波形的谐波很大， 而在 5Hz 运行时线电流谐波变

小很多。 因此， 该系统最低运行频率虽然可以在 1Hz， 但此时电流谐波大， 对电

机不利； 而在 5Hz 时的电流谐波是可以接受的， 所以该装置的最低运行频率

为 5Hz。
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图 8-15　 变频器带载满负荷运行时输出电压波形

变频器带载满负荷起停电机时输出电流波形如图 8-17 所示。 由图 8-17 可见，
在带载满负荷起停时变频器的输出电流波形平稳， 无大冲击， 实现了软起停的功

能， 说明给定积分器很好地起到了减小电流冲击的作用。
在变频器带载满负荷运行时和变频器未运行时分别测试电网侧电流波形， 可得

到图 8-18 所示的实验曲线。 由图 8-18 可见， 所设计的高压变频器对电网的污染

较小。
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图 8-16　 变频器带载满负荷运行时输出电流波形

图 8-17　 变频器带载满负荷起停时输出电流波形
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图 8-18　 电网侧电流波形

8.2　 能量回馈级联型多电平同相供电系统[193，194]

我国电气化铁路采用单相工频交流牵引供电系统， 为使电力系统三相平衡， 牵

引变电所采用相序轮换、 分段分相供电的方式。 但是在实际应用中， 由于机车负载

的不确定性， 使得该供电方式无法保证电力系统的三相平衡， 负序电流问题没有得

到根本解决， 导致变压器额定输出功率以及电网输电能力的降低。 同时， 相序轮换

的供电方式带来了机车如何通过分相绝缘器 （电分相） 的问题， 制约了机车提速

和牵引力的发挥[195] 。 国内外关于上述问题做了大量研究[196] ， 但在取消分相环节

上没有获得突破性进展。
机车负载的自然功率因数偏低， 由于牵引网和牵引变压器的影响， 在牵引变压

器一次侧的功率因数会进一步降低[197] 。 而功率因数的降低会增加输电网络中的电

能损失， 降低发电机组的输出能力和输变电设备的供电能力。
机车负载是波动性很强的非线性负载， 机车的运行必然产生谐波。 同时铁路上

应用的传统无功补偿器也会带来谐波问题。 谐波会增加公共电网中元件的附加损

害； 影响电气设备的正常工作； 会对沿线通信造成不良影响； 造成继电器误动作，
加重安全隐患。

牵引供电系统的地位和作用决定了它一方面要满足电力机车牵引性能的要求，
另一方面不能对公共电网造成不利影响。 为了减轻负序电流的影响， 三 /二相平衡

变压器在电气化铁路上得到了广泛应用[198] 。 理论上， 当两个供电臂负载相同时，
对应至变压器一次侧， 能够消除负序， 使公共电网三相平衡。 但是在实际中， 通过

调度等手段使两相负载平衡基本不可能， 经常会出现仅有单个供电臂有负荷的情

况。 因此仅仅采用平衡变压器对三相不平衡状况的改善程度非常有限[199] ， 另外，
这种方法无法消除或补偿由牵引负荷产生的谐波和无功， 且回馈电能质量低。 为了

改善负序电流、 补偿无功， 平衡变压器与无功补偿装置的结合使用取得了一定的
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进展。
传统治理方案可以缓解电气化铁路牵引供电网的负序、 无功和谐波问题， 但无

法取消电分相， 过分相问题依然存在。 取消电分相的同相供电方案是解决上述问题

的理想方案。 同相供电系统是指线路上不同变电所供电的区段接触网电压相位相

同、 线路上无电分相环节的牵引供电方式[200] 。
为达到稳定接触网电压和抑制谐波的目的， 现有的同相供电系统主要采用平衡

变压器与各种基于电力电子变换的电能质量补偿装置结合的方法以解决负序、 谐

波、 无功等问题。 这些方法基于补偿的原理， 通过检测线路负荷状态来调整补偿

量， 其控制系统复杂， 动态补偿效果差， 进而影响公共电网的电能质量， 并且不能

解决电分相问题。
最新的同相供电研究方向为基于多电平技术的全电力电子变换新型同相供电系

统， 完全取代牵引变压器， 匹配相应的控制方式， 实现接触网贯通式并联供电， 完

全取消电分相环节。

8. 2. 1　 新型同相供电装置拓扑

图 8-19a 为无牵引变压器的级联型能量回馈多电平新型同相供电装置拓扑结

构[193，194，201] 。 该结构针对电气化铁路供电三相输入单相输出的特点， 变压器一次

绕组连接 110kV 三相公共电网， 二次绕组的每一相电压被切分为若干个独立的低

电压， 这些独立电压分别经过单相 H-H 结构的功率单元如图 8-19b 所示， 通过串

联叠加形成单相交流输出电压。 实际单元个数可根据系统电压、 功率等级确定。 该

拓扑可以保证各单元功率平衡分配， 对应至变压器一次侧， 则可以保证电力系统三

相平衡， 总逆变输出串联输出滤波器 LG。 同时， 为了降低该拓扑的成本及体积，

图 8-19　 新型同相供电系统拓扑结构图
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功率单元中单相 PWM 整流器的输入电抗器可以利用隔离变压器的二次侧漏抗

代替。
该拓扑完全以电力电子变换的方式， 取代传统的牵引变压器或牵引变压器为主

电力电子补偿装置为辅的供电方式。 PWM 整流器可实现输入电流为单位功率因数，
直流母线电容可有效隔离负载无功及谐波电流， 级联型逆变器采用载波移相技术实

现高质量的单相交流供电电压输出。
在实际应用中， 为满足铁路牵引系统 27. 5kV 电压等级及兆瓦级功率输出， 图

8-19b 中的开关器件采用 ABB 公司生产的 IGCT， 型号为 5SHY-35L4510， 额定电压

为 4500V， 额定电流为 4000A， 且具有 10ms 内过电流 30000A 的能力， 可充分满足

接触网供电需求。

8. 2. 2　 功率单元直流母线谐波分析

图 8-20 为新型同相供电装置功率单元拓扑结构， 交-直-交结构的功率单元由

图 8-20　 新型同相供电装置功率单元拓扑结构图

背靠背 H 桥组成。
在图 8-20 中， 功率单元由单

相全桥整流电路、 直流母线及 LC
滤波电路、 单相全桥逆变电路组成

H-H 结构。 uN 为输入变压器二次

电压， LN 为调相电感， ui 为整流

侧输入电压， iN 为整流侧输入电

流， ud 为直流母线电压， C1 为直

流母线电容， L2、 C2 为 2 倍频滤

波电路， id 为整流侧直流母线电流， i0 为逆变侧直流母线电流， us 为逆变侧输出

电压， is 为逆变侧输出电流。
在同相供电系统中， 功率单元输入、 输出电压均为工频 50Hz 交流。 令变压器

二次电压为

uN = 2UNsinωt （8-4）
整流侧采用单位功率因数控制， 输入电流为

iN = 2INsinωt （8-5）
逆变侧输出电压和电流分别为

us = 2Ussin（ωt + φ） （8-6）

is = 2Issin（ωt + θ） （8-7）
式中， φ 为 us 与 uN 的相位差， θ 为 is 与 uN 的相位差， 根据负载变化。

功率单元的瞬时输入功率为

PN（ t） = uN iN = UN IN - UN INcos（2ωt） （8-8）
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功率单元的瞬时输出功率为

Ps（ t） = UsIscos（φ - θ） - UsIscos（2ωt + φ + θ） （8-9）
由于功率单元平均有功功率平衡， 则有

UN IN = UsIscos（φ - θ） （8-10）
直流母线电容的瞬时功率为

Pd（ t） = PN（ t） - Ps（ t） = UsIscos（2ωt + φ + θ） - UN INcos（2ωt） （8-11）
若不考虑 LC 滤波电路， 可知直流母线电容 C1 瞬时输入电流为

id（ t） - i0（ t） = C1
dud（ t）

dt （8-12）

则直流母线电容瞬时吸收功率为

Pd（ t） = ud（ t） id（ t） - i0（ t）[ ] =
C1dud（ t）2

2dt （8-13）

对式 （8-13） 进行整理， 可得直流母线瞬时电压为

ud（ t） = 2
C1
∫t0 Pd（ t）dt + ud（0）2 （8-14）

令 ud（0）≈Ud， Ud 为直流母线电压平均值， 对式 （8-14） 进行泰勒级数展开，
并取展开式的前两项， 得

ud（ t）≈Ud + 1
UdC1

∫t0 Pd（ t）dt （8-15）

将式 （8-11） 代入式 （8-15） 得

ud（ t） = u′d（ t）≈Ud + 1
UdC1

UsIs
2ω sin（2ωt + φ + θ） -

UN IN
2ω sin（2ωt）[ ] （8-16）

由式 （8-16） 可知， u′d（ t） 出现角速度为 2ω 的正弦分量， 即直流母线出现 2
倍频波动， 令

ud（ t） = u′d（ t） = Ud + Uαsin（2ωt + γ） （8-17）
整流器调制度为 m， 则有

ui（ t） =mud（ t）sin（ωt + ε） （8-18）
式中， ε 为 ui 与 uN 的夹角。

将式 （8-17） 代入式 （8-18）， 可得

u′i（ t） =mUdsin（ωt + ε） +
mUα
2 cos（ωt + γ - ε） -

mUα
2 cos（3ωt + γ + ε） （8-19）

由式 （8-19） 可知整流器输出电压含有 3 倍频谐波。
如图 8-20 所示， 整流侧输入电流为

iN（ t） = i′N（ t） = 1
LN
∫ uN（ t） - u′i（ t）[ ]dt （8-20）

将式 （8-19） 代入式 （8-20） 可知， 整流器输入电流 i′N（ t） 含有 3 次谐波。
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将 i′N（ t） 代入式 （8-8）， 可得 P′N（ t）， 将 P′N（ t） 代入式 （8-11）， 并求出

P′d（ t）， 可知直流母线瞬时功率含有 2 倍频、 4 倍频波动。 将 P′d（ t） 代入式

（8-15）， 得直流母线电压 u″d（ t） 含有 2 倍频、 4 倍频波动， 进而求得 u″i（ t） 含有 3
次、 5 次谐波。 将 u″i（ t） 代入式 （8-20）， 得 i″N（ t） 含有 3 次、 5 次谐波。

依次递推可知： 整流器输入电流 iN（ t） 含有 3、 5、 7、 9 次等奇次谐波； 直流

母线电压 ud（ t） 含有 2、 4、 6、 8 次等偶次谐波， 其中 2 次谐波幅值最大。
因此， 在直流母线电容旁并联 LC 滤波电路， 即图 8-20 中的 L2 及 C2 串联电

路， 由硬件滤除功率单元瞬时功率波动造成的 ud（ t） 的 2 次谐波。

8. 2. 3　 同相供电装置功率单元全前馈控制策略

同相供电装置功率单元整流侧全前馈控制框图如图 8-21 所示。

图 8-21　 功率单元整流侧全前馈控制框图

在图 8-21 中， PWM 整流器采用双闭环控制策略， 直流母线电压外环 PI 调节

器加入直流母线输出电流 i0 全前馈， 减轻 PI 调节器负担并抑制负载扰动； 电流内

环采用 PR 调节器并引入变压器二次电压 uN 前馈和直流母线电压 ud 全前馈， 实现

单相正弦电流无静差跟踪并抑制输入电压扰动和直流母线电压低频波动造成的输入

电流波形畸变。 图中虚线框为考虑负载的单相 H 桥 PWM 整流器数学模型。
1. 基于输入电压前馈的电流内环设计

根据单相 PWM 整流器拓扑， 设计功率单元整流侧电流环控制框图如图 8-22 所

示， 虚线框部分为整流器的数学模型。

图 8-22　 功率单元整流侧电流环全前馈控制框图
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在图 8-22 中， iN- ref为输入电流瞬时值给定， ui- ref为整流电压给定值， 在电流

内环前向通道加入一个负号， 以避免正反馈的发生。 虚线框内为 PWM 整流器电流

内环部分的物理模型。 GPR（ s） 为 PR 调节器传递函数如式 （8-21） 所示。 在准 PR
调节器的输出后加入单元输入电压前馈， 以抑制 uN 扰动对系统动、 静态性能的影

响， 同时该前馈也可在一定程度上减小准 PR 调节器负担， 增大 ui- ref正弦度； 加入

直流母线电压前馈， 保证带有低频纹波的 ud 不会造成整流电压 ui 出现畸变。
GuN（ s） 为 uN 前馈传递函数如式 （8-22） 所示， Gud（ s） 为 ud 前馈传递函数如式

（8-23） 所示。 在一般的比例前馈方式中， GuN（ s） 与 Gud（ s） 均取值为 1。 但是由

于采样、 计算、 调制等环节都将造成前馈信息的滞后， 从而降低前馈控制的时效

性， 因此这种方式难以满足高性能的动态响应要求。 而本课题所研究全前馈控制策

略， 旨在通过物理模型的理想推导， 将前馈环节中的比例与滞后通过前馈传递函数

进行综合补偿， 达到理想的前馈效果。

PR 调节器传递函数为 GPR（ s） = Kp +
2KRωcs

s2 + 2ωcs + ω0
2 （8-21）

uN 前馈传递函数为 GuN（ s） = 1 + sTs （8-22）

ud 前馈传递函数为 Gud（ s） =
1 + sTs
Ud - ref

（8-23）

2. 基于直流负载电流前馈的电压外环设计

图 8-23 所示为单相 PWM 整流器电压外环控制框图， 虚线框部分为电压外环中

的整流器物理模型。

图 8-23　 单相 PWM 整流器电压外环控制框图

在图 8-23 中， Gi（ s） 为电流内环及其物理模型等效而成的惯性环节， 传递函

数如式 （8-24） 所示； GPI（ s） 为直流母线电压 PI 调节器， 传递函数如式 （8-25）
所示； AVG 为均值滤波器， 滤波周期为 100Hz， 用于提取直流母线电压平均值， 防

止低频波动由反馈通道进入控制环路； PLL 为数字锁相环， 作用是实时辨识 uN 相

位， 并将其作为 iN- ref的参考相位。 图中虚线框内为 PWM 整流器电压外环部分的整

流器物理模型。 i0 全前馈的加入， 将显著提高系统对负载电流突变的动态响应能

力， 对于快速变化的负载具有良好的适应性。 同时， i0 全前馈的加入， 可以减轻
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PI 调节器的输出负担， 使系统动态调节不再单纯依赖于电压外环控制器性能。 由

于直流母线输出电流 i0 同样含有 2 倍频波动， 且波动量较大， 因此该信号的采样

也需经过均值滤波器。 Gi0 （ s） 为全前馈传递函数， 如式 （8-26） 所示。

电流内环及其等效模型的传递函数为　 Gi（ s） = 1
1 + TIs

（8-24）

直流母线电压 PI 调节器传递函数为　 GPI（ s） = Kp +
KP
Tis

（8-25）

电流全馈传递函数为 Gi0（ s） = Ki0（Ti0 s + 1） （8-26）
式 （8-26） 中， Ki0为比例系数， Ti0为微分时间。 为避免高阶微分前馈对系统

稳定性造成影响， 此处仅采用一阶比例微分补偿。
按整流器稳态有功功率平衡可得

INUN
2 = UdI0 （8-27）

式 （8-27） 中， 假设整流器运行在单位功率因数条件下， 则输入电压、 电流

有效值之积， 等于直流母线电压、 电流平均值之积， I0 为直流母线输出电流 i0 的

平均值。 因此可得 Gi0（ s） 中的比例项为

Ki0 =
IN
I0

=
2Ud
UN

（8-28）

在计算积分时间时， 需考虑调制、 电流内环及均值滤波等滞后环节， 因此在理

论上

Ti0 = Ts + TI + TAVG （8-29）

8. 2. 4　 同相供电装置的并联控制策略

为解决电分相问题， 基于电力电子变换的同相供电装置必然面临逆变器的并联

分流问题。 通过多台同相供电系统分布式并联， 实现根据线路阻抗自动分流， 并有

效抑制线路环流， 降低传输消耗， 进而实现就近供电。
为了更好地理解同相供电装置的并联控制策略， 首先要清楚电力牵引机车与供

电系统的关系。 图 8-24 所示为两台同相供电装置并联电路， 其中 CS1 代表同相供

图 8-24　 两台同相供电装置并联电路图

152



电装置， 图中同时考虑了机车负载和线路阻抗。
现假设在起始状态下， 接触网没有电压， 并由一台同相供电装置 CS1 为线路供

电， CS1 并网点电压 uO1的频率、 相位及幅值的设定值均由远程控制中心提供。 由

于线路阻抗的影响， 在距离 uO1很远的接触网末端， 接触网电压 uO2的相位和幅值

较之 CS1 并网点电压 uO1都会发生变化。 显然， 图中虚线框内部分为二端口网络，

图 8-25　 两台同相供电装置并联等效电路图

为简化分析， 可将这部分电路简化为 T 型

负载电路。
事实上， 电气化铁路上有多台电力机

车运行， 应有多台同相供电装置并联运

行， 图 8-25 所示为两台同相供电装置并联

等效电路。
与单台同相供电装置并网等效电路相

比， 在图 8-25 中， 同相供电装置 CS2 并网

点电压为 uO2， 根据上述假设， 并网点电

压 uO1和 uO2的频率、 相位及幅值的设定值

均由远程控制中心提供。 这样可以继续向两端延长接触网， 为更远处的机车负载供

电， 承担更多的线路压降。 每台同相供电装置的输出电感作用为增加环流阻抗， 提

图 8-26　 两台同相供电装置并联等效模型

高并网点输出电压正弦度。
当两台同相供电装置例如 CS1 和 CS2

的并网点电压 uO1、 uO2 相等， 可将 uO1、
uO2视为短接， 此时可将图 8-25 所示的等

效电路简化为图 8-26 所示的等效模型。
如图 8-26 所示， 并网电压 uO1、 uO2

之间的两段线路阻抗 （即线路阻抗 1）
相当于并联后串联在机车负载前的阻抗，
此时线路中无环流。 与此同时， 两台同

相供电装置 CS1、 CS2 对中间段机车阻抗

的输出电流 is1、 is2， 由两段线路阻抗按并联法则自动分流， 因此机车距离供电装

置越近， 该装置供电越多， 实现就近供电。
由于接触网中作为负载的机车快速移动， 工况切换频繁， 且单相系统功率分解

和谐波补偿较复杂， 因此常用的电流源并联分流控制策略难以在该场合应用。
由上述分析可见， 电力机车的供电系统为分布式供电， 而针对同相供电的分布

式并联控制目标， 所采用的控制策略， 应使各并联同相供电系统并网点电压呈理想

电压源外特性， 且相位、 频率、 幅值实时一致， 从而实现支撑接触网电压、 延长供

电线路、 抑制环流以及就近供电的目标； 同时并联的各同相供电系统使用同一控制

策略， 无主从区别， 任意一台系统故障时可冗余处理， 该段接触网由其两侧的同相

252



供电系统供电。
图 8-27 所示为并联同相供电装置的输出电压瞬时值进行闭环控制框图。

图 8-27　 电压瞬时值闭环控制框图

在图 8-27 中， uO- ref为输出电压瞬时值给定， Guo （ s） 为电压瞬时值闭环调节

器， 两台同相供电装置具有相同的电压给定和调节器， 为表示两台级联逆变器在调

制环节中存在实际物理差异， 加入误差传递函数 Ger1 （ s） 与 Ger2 （ s）。 虚线框内的

部分为并联系统物理模型。
选择在中心频率处具有高增益的准 PR 调节器， 作为电压瞬时值闭环调节器

Guo（ s）， 可对并联环流起到有效的抑制作用。 但是在物理实现中， 准 PR 调节器很

难对中心频率的增益达到无穷大， 从而造成输出电压瞬时值存在微小的幅值误差。
同时， 两台同相供电装置相距几十公里， 通信系统难以实现电压瞬时值给定的同步

下发。 因此， 有必要加入输出电压有效值外环， 以完全消除输出电压幅值误差， 并

且上位系统仅需下发输出电压幅值给定即可。
同相供电系统逆变侧双闭环物理模型如图 8-28 所示。

图 8-28　 同相供电系统逆变侧双闭环控制框图

在图 8-28 中， UO- ref为有效值外环给定， 两台同相供电装置的给定相同， 均为

27500V。 UO1与 UO2为由 RMS 模块求得的实际输出电压有效值。 有效值外环采用 PI
调节器， 由于其含有直流信号内模， 可对有效值达到无静差跟踪效果。 同时加入有

效值前馈， 前馈系数为正弦信号幅值与有效值之比 2， 从而减轻 PI 调节器的负担，

352



使其仅用于幅值微调。 PPS 为 GPS 发出的秒脉冲信号， 由 PLL-G 锁相模块对其进

行分频， 并输出 50Hz 正弦标幺信号。
综上所述， 该控制策略具有以下特点：
① 通过高增益电压瞬时值调节器、 电压有效值外环、 io前馈以及减小调制失真

等措施， 有效抑制系统环流， 并使同相供电系统并网点电压接近理想电压源外

特性；
② 可实现无互连线控制。 所有同相供电装置采用同一个幅值给定， 且相位给

定由全球同步 GPS 接收， 因此并联系统中无需引入控制量的交互。
③ 采用载波移相的级联多电平调制策略， 输出电压正弦度高；
④ 并联系统无主从之分， 故障系统可随时退网且线路不掉电。

8. 2. 5　 同相供电控制系统

1. 功率单元控制系统

功率单元控制系统硬件主要包括 DSP、 CPLD、 外部 A / D、 外扩 SRAM、 外围

图 8-29　 控制系统硬件结构

电路及 I / O 电路等硬件， 硬

件连接关系如图 8-29 所示。
在图 8-29 中， 为使系

统可靠地执行功能， 对 DSP
及 CPLD 进行了一定的分工。
DSP 用 于 实 现 控 制 算 法；
CPLD 具有并行任务处理能

力以及可靠的硬件逻辑结

构， 用于实现驱动保护以及

控制外部 A / D 和 I / O 电路等

对响 应 速 度 要 求 较 高 的

功能。
功率单元控制系统的功能包括： 单相 PWM 整流器控制， 功率单元保护， 信息

上传， 根据上位机通信下发命令动作， 根据上位机下发 PWM 信号由 CPLD 驱动逆

变侧 IGCT。
功率单元 PWM 整流器控制系统设计指标：
① 直流母线纹波小于 10% ；
② 直流母线电压短时波动不超过 - 30%至 + 20% ；
③ 输入电流短时过流不超过 50% ；
④ 输入功率因数不低于 99% ；
⑤ 负载突变时响应速度小于 20ms；
⑥ 过载 1. 2 倍可长期运行， 过载 1. 5 倍时保证稳定运行 1min。
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2. 上位机控制系统

上位机控制系统包括人机界面、 PLC 及主控机箱， 所有的逆变侧控制策略由主

控机箱实现， 控制系统硬件结构如图 8-30 所示。

图 8-30　 上位机控制系统硬件结构

主控机箱内包括： 主控板、 模拟量采样板、 光纤版、 数字 I / O 板、 通信板及

GPS 授时系统， 各板主要件功能见表 8-1。

表 8-1　 上位机控制系统各板的主要功能表

名称 主要功能 板件数量（块）

主控制板
　 由 DSP 及 FPGA 构成，实现逆变侧控制算法以及 PWM 波形的发生，其
中多载波移相调制由 FPGA 完成，并差分下发至光纤板 FPGA

1

光纤板
　 每块内含一片 FPGA，将主控板 PWM 信号及总控命令通过光纤下发至

对应的 8 个下位机，并将下位机回馈信号上传至主控板
3

通信板 　 由主控板转接光纤通信、485 通信以及 CAN 总线接口 1

模拟量采样板 　 对输入模拟量进行调理，并转接至主控板 1

GPS 授时系统板
　 接收卫星提供的 GPS 信号，并传送至主控板，使主控板得到逆变侧输

出电压标准相位，实现各台同相供电输出电压同相
1
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8. 2. 6　 同相供电系统实验结果

本系统设计整机额定容量 20MW， 输入三相变压器一次电压 110kV， 整机输出

电压 27. 5kV， 额定输出电流 730A。 24 个功率单元分为 A、 B、 C 三相， 每相包含 8
个单元 （其中 1 个为冗余单元）， 单个功率单元额定容量为 956kW。 为满足电气化

铁路牵引系统的大功率输出， 开关器件采用 IGCT。
1） 功率单元实验

所用 IGCT 额定电压为 4500V， 额定电流为 4000A， 开关频率为 500Hz。
功率单元额定参数为：
•直流母线电压平均值 Ud： 1900V
•单元输入电压有效值 UN： 950V
•额定输入电流有效值 IN： 1002A
•单元额定功率： 952kW

图 8-31　 功率单元工业样机实物图

•调相电感及等效内阻： 1. 35mH， 0. 3mΩ
•直流母线电容 C1： 6000μF
•直流母线二次滤波电路 L2 及 C2： 0. 422mH， 6000μF
•开关频率： 500Hz
•直流母线电压纹波： < 10%
•直流母线电压短时波动范围： < 30% （1min 内）
•整流侧开关频率： 500Hz
•响应速度： < 10ms
•输入功率因数： > 0. 98
•输入电流总谐波畸变率 （THD）：

< 15%
图 8-31 所示为功率单元工业样机

实物。
图 8-32 所示为功率单元空载实验

波形。
在图 8-32 中， 功率单元运行稳定，

实验系统状态良好。 直流母线电压 ud 稳

定在 1900V。 输入电流 iN 中基波幅值为

0， 主要成分为开关动作所造成的电流

纹波。
如图 8-33 所示为功率单元额定条件

下的整流实验波形。
在图 8-33 中， 功率单元运行稳定，
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图 8-32　 功率单元空载实验波形

图 8-33　 功率单元额定整流实验波形

实验系统状态良好。 ud 平均值为 1900V， 出现低频纹波， 纹波峰-峰值为 150V， 符

合 10%的设计要求。 iN 为单位功率因数且正弦度良好， 经测量， 输入功率因数为

0. 998， THD =4. 3% 。
图 8-34 所示为功率单元额定条件下的回馈实验波形。
在图 8-34 中， 功率单元运行稳定， 实验系统状态良好。 ud 平均值为 1900V，

纹波峰-峰值为 150V， 与整流实验相同， 符合 10% 的设计要求。 iN 为单位功率因

图 8-34　 功率单元额定回馈实验波形
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数且正弦度良好， 经测量， 输入功率因数为 0. 999， THD =4. 3% 。
图 8-35 所示为功率单元无全前馈空载-带载实验波形， 图 8-36 所示为功率单

元有全前馈空载-带载实验波形。

图 8-35　 功率单元无全前馈空载-带载实验波形

图 8-36　 功率单元有全前馈空载-带载实验波形

由图 8-35 和图 8-36 可见， 加入全前馈后， 空载切换带载工况时， ud 跌落峰值

由 600V 降低至 320V， iN 过流峰值由 400A 降低至 300A， 调节时间由 1s 以上缩短

至 0. 15s。 因此， 全前馈控制的加入， 有效地增强了系统对负载情况突变的动态响

应能力。 同时， 加入全前馈后， 系统可满足动态响应中 ud 波动峰值不超过 30%
（570V） 的设计要求。

图 8-37 所示为功率单元无全前馈带载-空载实验波形， 图 8-38 所示为功率单

元有全前馈带载-空载实验波形。
由图 8-37 和图 8-38 可见， 加入全前馈后， 带载切换空载工况时， ud 泵升峰值

由 350V 降低至 300V， 调节时间由 1s 以上缩短至 0. 3s， 并消除了工况切换过程中

的 ud 振荡现象。 因此， 全前馈的加入， 有效地增强了系统对负载情况突变的动态

响应能力。 同时， 系统可满足动态响应中 ud 波动峰值不超过 30% （570V） 的设计

要求。
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图 8-37　 功率单元无全前馈带载-空载实验波形

图 8-38　 功率单元无全前馈带载-空载实验波形

2） 同相供电并联实验

为验证无牵引变压器同相供电装置逆变侧控制策略， 搭建一台 3 单元 15kW 同

相供电装置样机， 对逆变侧并联控制策略进行验证， 拓扑结构如图 8-39 所示。

图 8-39　 三单元同相供电装置样机实验平台拓扑结构图

在图 8-39 中， 同相供电装置由 3 个功率单元构成， 输入侧通过隔离变压器接

入 380V 三相公共电网， 输出侧串联电抗器 LG1， 输出电压为 uO1， 输出电流为 is1，
负载为 RL。 同时， 为模拟同相供电装置并联实验， 在负载另一侧并联一台单相隔
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离变压器， 由单相 380V 公共电网供电， 加入 LG2模拟输出电抗及线路阻抗。 具体

实验条件如下：
•系统额定输出功率： 15kVA
•系统额定输入功率： 15kW
•功率单元输入电压 uO1有效值： 100V
•功率单元直流母线电压： 200V
•功率单元调相电感： 2mH
•系统输出电压： 380V
•系统输出电抗 LG1： 10mH
•并联变压器输出电压 uO2有效值： 380V
•并联变压器输出电抗 LG2： 20mH
•负载 RL： 10Ω
图 8-40 所示为同相供电样机与变压器并联空载实验波形。

图 8-40　 同相供电样机与变压器并联空载实验波形

在图 8-40 中， 同相供电样机并联系统的两个输出电压 uO1与 uO2幅值、 相位均

保持一致。 此时输出电流 is1为 0， 说明系统不存在并联环流， 与理论分析一致。 由

于仅 3 单元级联构成的同相供电样机等效开关频率仍然较低， 因此 is1中仍含有较

明显的 PWM 调制造成的电流纹波。
图 8-41 所示为同相供电样机与变压器并联带载实验波形。
在图 8-41 中， is1与 is2分流之比为 1∶ 2， 等于 LG1 / LG2的倒数， 符合理论分析，

同相供电并联系统具有按线路阻抗分流能力， 实现了就近供电的节能控制目标。
在并联动态实验中， 同相供电并联系统由分别供电切换为并联供电， 主要验证

两台同相供电装置在并联瞬间是否存在电压、 电流冲击。 图 8-42 所示为同相供电

并联动态实验波形。
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图 8-41　 同相供电样机与变压器并联带载实验波形

图 8-42　 同相供电并联动态实验波形

在图 8-42 中， 同相供电并联系统由分别供电切换为并联供电时刻， 并联通路

上的电流 is1出现一个峰值为 5A 的冲击电流。 通过观察示波器所记录的波形原始数

据， 该冲击电流仅出现了 0. 6μs， 因此判断是由接触器闭合产生的干扰。 并且 5A
的电流峰值远小于系统额定输出电流 40A， 不考虑该冲击电流对控制系统的影响。
同时， 并联时刻前后 uO1与 uO2始终保持高度一致， 不存在电压冲击。 因此， 系统

并联动态响应能力良好， 工作稳定。

8.3　 基于 MMC 的柔性直流输电系统[202]

柔性直流输电 （Flexible High Voltage Direct Current， HVDC-Flexible） 技术经过

十几年的发展， 特别是近几年实际工程应用不断增加， 积累了大量运行经验， 其技

术与工程上的可行性和优越性体现得非常明显。 目前， 柔性直流输电项目多采用两
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电平、 三电平电压源换流器 （Voltage Source Converter， 简称 VSC）。 为提高电压等

级， 换流阀由大量功率器件串联构成， 技术复杂， 同时控制中需要解决静态和动态

均压问题， 换流器输出电压谐波大， 需要配置大容量的滤波装置。 模块化多电平换

流器 （MMC） 采用模块化设计， 避免了开关器件的直接串联； 输出电压波形接近

正弦波， 无需变压器与大容量滤波装置； 器件的平均开关频率很低， 损耗明显减

小， 使柔性直流输电可以在更大功率范围内应用。 至 2011 年底， 国内已有两项基

于 MMC 的柔性直流输电工程 （MMC-HVDC） 投入运行。

8. 3. 1　 MMC 拓扑结构

MMC 是一种多电平换流器， 三相 MMC 的拓扑结构如图 8-43a 所示， 图中换流

器由三个相单元 8 组成， 三个相单元并联连接形成直流母线 P-N， 每个相单元包含

上、 下桥臂 （T1、 T2、 …、 T6）， 称之为换流阀， 桥臂由 （为使换流器能输出零电

平， 桥臂子模块数目为偶数） 具有相同结构的 8 个子模块 7 和一个电抗器 L 串联组

成， 上、 下桥臂电抗器的连接点是换流器的交流侧电气接口， 三个交流接点 A、 B、
C 对外可接三相负载。 子模块的结构如图 8-43b 所示， 其主要包括两个功率开关管

IGBT 及反向并联的二极管、 电容、 电子开关、 晶闸管。 两个 IGBT 串联后与电容并

联， 下部的 IGBT 两端为功率单元引出点 X1、 X2， 电子开关管 6、 晶闸管 5 与下开

关管 1 并联， 电子开关管 6 用于旁路控制， 开关闭合时将子模块旁路； 晶闸管在

MMC 直流侧短路被触发， 承担大部分的短路电流， 将二极管 2 卸载， 避免其被

击穿。

图 8-43　 MMC 的拓扑结构图

262



MMC 的子模块有三种工作状态： ①上开关管导通、 下开关管关断， 子模块输

出端电压为 Uc， 电容被充电或者放电， 该工作方式称为投入状态， 子模块的充放

电取决于电流方向， 可以利用这一点设计子模块电压的均衡控制； ②上开关管关

断、 下开关管导通， 子模块输出电压为 0， 子模块电容被旁路， 电压不变， 该工作

称为旁路状态， 该状态子模块输出电压总为 0， 可实现子模块的冗余设计； ③上下

开关管全关断， 子模块输出电压取决于电流的方向， 若电流由 X2 流入， 输出电压

为电容电压， 反之输出电压为 0， 称为闭锁状态， 该状态下子模块电容会被充电或

者旁路。 前两种工作方式为 MMC 正常状态下的工作方式， 在启动换流器时电容的

充电过程中或故障状态子模块才会处于闭锁状态。
MMC 正常工作过程中， 子模块电容电压需保持在一定电压范围内， 通过控制

子模块的工作状态， MMC 上、 下桥臂等效于可控电压源。 在任意时刻， 保证每个

相单元处于投入状态的子模块数目不变 （不考虑冗余设计， 需投入单个桥臂包含

的子模块数目）， 即上桥臂每增加一个投入的子模块， 下桥臂必须由一个子模块变

图 8-44　 MMC 输出电平构成方式

为旁路状态， 反之亦然， 这样就保证了 MMC 的直流母线电压恒定。 改变投入的子

模块在上、 下桥臂间的分配关系， 单个桥臂中处于投入状态的子模块数目发生变

化， 换流器的交流侧输出电压的电平数随之变化， 整个相单元的子模块数目越多，
得到的交流电压越接近于正弦波。 如图 8-44 所示， MMC 相单元有 8 个子模块， 相

单元投入的子模块数保持为 4。 当上桥臂投入 4 个子模块， 下桥臂旁路 4 个子模

块， MMC 输出电压为 - 2Uc； 当上桥臂投入 3 个子模块， 下桥臂投入 1 个子模块，
MMC 输出电压为 - Uc； 上、 下桥臂各有 2 个子模块处于投入状态， 其他子模块被

旁路， MMC 输出电压为 0； 当上桥臂投入 1 个子模块， 下桥臂投入 3 个子模块，
MMC 输出电压为 Uc； 当上桥臂旁路 4 个子模块， 下桥臂投入 4 个子模块， MMC 输

出电压为 2Uc。

8. 3. 2　 MMC 控制策略

三相 MMC 是对称结构， 因此， 可以单个相单元作为研究对象， 如图 8-45 所示
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图 8-45　 MMC 相单元等效电气图

为 MMC 一个相单元的等效电气图。
在图 8-45 中， O 点为 MMC 直流侧的假想

中性点， N 为电网电压参考点， usi为电网 i 相相

电压 （ i = a、 b、 c）， isi为 i 相相电流， ui1为上

桥臂电压， ui2为下桥臂电压， udc与 idc分别代表

直流电压、 直流电流， uNO为交直流侧参考点之

间的电压差。 由基尔霍夫电压定律分析回路Ⅰ、
回路Ⅱ， 则 MMC 的微分方程组为

usi = - L
dii1
dt + 1

2 udc - ui1 - uNO

usi = L
dii2
dt - 1

2 udc + ui2 - uNO

■

■

■

■
■

■
■

（8-30）

为了保持直流正负极电压的平衡， 交流中

性点或直流中性点必有一侧接地， 系统对称运行时， uNO = 0。
将式 （8-30） 中的两分式分别相加、 相减可得到MMC 交、 直流回路电压方程为

usi =
L
2
d（ ii2 - ii1）

dt + 1
2 （ui2 - ui1）

udc = L
d（ ii2 + ii1）

dt + ui2 + ui1

■

■

■

■
■

■
■

（8-31）

三相 MMC 的拓扑为对称结构， 即有： 每个相单元的上、 下桥臂阻抗相等， 交

流侧相电流 isi流入 MMC 后， 在上、 下桥臂平均分配； 三个相单元阻抗相等， 直流

侧电流流入 MMC 后在相单元之间平均分配。 由基尔霍夫电流定律， 可得 MMC 的

电流关系为

ii1 = -
ii
2 +

idc
3

ii2 =
ii
2 +

idc
3

ii = ii2 - ii1

idc =

∑
i = a，b，c

（ ii1 + ii2）

2

■

■

■

■
■
■
■
■

■
■
■
■■

（8-32）

在图 8-44 所示中， ua′、 ua″为 a′、 a″相对于 N 点的电压。 由电路结构可见， 两

点的电压分别等于电网电压减去电抗器上的压降， 在直流回路电流脉动很小的情况

下， 两电抗器上的压降只与交流侧电流相关， 而交流电流在上、 下桥臂均分， 并且

方向相反， 所以 a′、 a″两点为等电位电， 研究 MMC 外特性时， 将电抗器从 MMC 内

部移到外部， a′、 a″可被视为一点， 该点电压 ui 为 MMC 交流侧等效输出电压， 此

时 MMC 的外特性与传统电压源换流器一致。 基于此， 桥臂电压 ui1、 ui2可表示为

462



ui1 = - ui +
udc
2

ui2 = ui +
udc
2

■

■

■

■
■

■
■

（8-33）

将式 （8-33） 中的两分式相减， 可得 MMC 交流端的等效输出端电压表达式为

ui = （ui2 - ui1） / 2 （8-34）
MMC-HVDC 的控制策略包括对系统级控制和装置级控制。 系统级控制主要作

用是调节换流器的交流侧与直流侧传输的功率； 装置级控制又包括 MMC 内部悬浮

电容电压的控制、 环流的抑制、 产生开关器件的触发信号。
由图 8-45 所示与式 （8-34） 表明 MMC 的等效电路与两电平、 三电平 VSC 有

相同的外部特性， MMC 系统级的控制可采用直接电流控制策略， 其控制框图如

图 8-46所示。

图 8-46　 MMC-HVDC 控制框图

在图 8-46 中， MMC-HVDC 两侧环流站的控制系统结构对称， 主要由电流内环

控制器、 外环电压控制器、 锁相环和触发脉冲生产环节 （调制） 等几个模块构成。
常见的外环控制器形式有定直流电压控制、 定有功功率控制、 定无功功率控制、 定

交流电压控制以及定频率控制等， 外环控制器跟踪系统控制器给出的参考信号， 为

实现系统有功功率平衡， 两端的换流站必须有一端采用定直流电压控制， 另一端采

用定频率控制或定有功功率控制； 同时， 根据换流站的具体控制目标， 还可选择定

交流电压控制或定无功功率控制。 在向无源网络供电的直流输电系统中， 一般送电

端换流站采用定直流电压控制， 受电端换流站采用定交流电压控制 （因受端网络

没有稳定供电的电源）。
图 8-47 所示为一端换流站直接电流控制的基本原理示意图。
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图 8-47　 换流站直接电流控制原理示意图

由图 8-47 可见， 直接电流控制策略采用双环结构， 即电流内环和功率 （电
压） 外环， 图中的 Pref， Qref分别代表需控制的有功类电量、 无功类电量参考值。
外环采用 PI 控制器， 对换流器交直流侧传输的功率进行调节， 给电流环提供指令

信号 idref和 iqref； 电流环控制器可实现换流器交流侧有功电流和无功电流的解耦独

立控制， 其中电流前馈解耦控制算法为

ud = usd - KP +
KI
s

■

■
■

■

■
■（ idref - id） + ωLeq iq

uq = usq - KP +
KI
s

■

■
■

■

■
■（ iqref - iq） - ωLeq id

■

■

■

■
■

■
■

（8-35）

由于直接电流控制策略中的各矢量以电网电压矢量为定向基准， 因此首先要准

图 8-48　 双同步旋转坐标系空间位置

确获取电压矢量的相位信息， 否则各矢量无法

精确定向， 控制目标无法达到。 为实现精确锁

相， 需对锁相进行改进。 参考文献 [203] 提

出了基于双同步旋转坐标系的锁相环 （Double
Synchronous Reference Frame PLL， DSRF-
PLL）， 双同步坐标系与静止坐标系的空间位

置如图 8-48 所示。
在正序旋转坐标系中， 正序分量为直流

量， 负序分量为 2 倍频交流量， 其幅值等于负

序旋转坐标系中电压的直流分量； 在负序旋转

坐标系中， 负序分量为直流量， 正序分量为 2 倍频交流量， 其幅值等于负序旋转坐

标系中电压的直流分量。 2 倍频分量使得两式相互耦合， 可通过低通滤波器得到正

负序分量的近似值。 正序坐标系下的信号经滤波后得到正序分量的近似值， 负序坐

标系下的信号经滤波后得到负序分量的近似值， 将这些近似电压作为前馈量可消除

正、 负序旋转坐标系中的两倍频分量， 得到正负序分量的检测值。 图 8-49 所示为
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图 8-49　 锁相环与电压正负序分量检测

基于双同步旋转坐标变换的锁相环与正负序检测算法框图[204] 。
在图 8-49 中， 锁相环和电压正序、 负序分量的检测组成闭环结构， 正序电压

q + 轴分量经滤波后的信号为锁相环节输入， 锁相环精确锁定基波电压正序分量的

相位， 利用该相位得到双同步旋转坐标下的电压表达式， 通过解耦单元消除表达式

中正负序分量的相互影响， 完成正负序分量的检测。
当电网发生不对称故障时， 电压、 电流包含了正序、 负序分量。 根据瞬时对称

分量理论， 三相三线系统的不对称电量可以表示为正序分量与负序分量之和， 双同

步旋转坐标系下 MMC 的数学模型为

Leq

di +d +

dt = - Req i
+
d + + Leqωi

+
d + - u +

cd + + u +
sd +

Leq

di +q +

dt = - Req i
+
q + - Leqωi

+
d + - u +

cq + + u +
sq +

■

■

■

■
■■

■
■

（8-36）

Leq

di -d -

dt = - Req i
-
d - - Leqωi

-
q - - u -

cd - + u -
sd -

Leq

di -q -

dt = - Req i
-
q - + Leqωi

-
d - - u -

cq - + u -
sq -

■

■

■

■
■■

■
■

（8-37）

上述数学模型中， Leq = L / 2， Req = R / 2， L、 R 分别为桥臂电抗器的电感值与电

阻值。
为抑制负序电流， 增加负序电流解耦控制回路， 与正序电流控制器共同完成双

序电流控制， 负序电流指令值设为 0， 通过负反馈控制抑制负序电流， 电网不平衡

时整个控制系统框图如图 8-50 所示。
MMC 的电容稳压控制是 MMC 装置级控制的关键， 诸多学者、 研究人员对此做

了深入研究与实践， 目前， 主要有两大思路： ①稳压控制策略叠加到 PWM 调制

中， 首先构造子模块电压的负反馈控制器， 电压期望值与测量值做差， 经 PI 控制
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器得到稳压指令， 该指令值与其他指令值共同构成 MMC 子模块的调制电压； ②调

制部分与稳压控制分为两部分， 调制策略可以采用 PWM 方式、 SVPWM 方式或

NLM 方式， 调制部分决定每个桥臂投入子模块的数目， 稳压控制部分根据电容电

压反馈值、 桥臂电流的方向决定具体投入哪些子模块， 这种控制策略中包含了电容

电压排序， 在此将其称为基于排序的电压平衡控制策略。 下面分别介绍上述两种控

制策略。

图 8-50　 电网电压不平衡时的 MMC-HVDC 控制框图

1. 叠加到 PWM 调制中的电容电压控制策略

现以图 8-43a 所示的三相 MMC 为例分析， 每个相单元有 8 个子模块， 换流器

每一相的工作原理相同且相互独立。 为避免公式重复， 仅选择某一相分析。 根据前

面推导的 MMC 数学模型即式 （8-31）， 可得直流侧电压方程为

udc = ui1 + ui2 + L
d（ ii1 + ii2）

dt = ∑
8

j = 1
uismj + L

diiz
dt 　 　 （ i = a，b，c） （8-38）

式 （8-38） 与 MMC 交流侧负载无关， 为避免混淆将此 KVL （基尔霍夫电压定律）
回路称为 “直流回路”， 并定义 iiZ = ii1 + ii2为 MMC 在 i 相直流回路中的电流， 其

包括了 1 / 3 的直流母线电流与流过 i 相的相间环流， 参考方向采用从直流母线正极

P 经 MMC 相单元流向负极 N 的方向。
电容电压的控制可分为两部分设计： 稳压和均压控制， 即保持母线电压的稳

定， 同时电压要在各子模块电容间平均分配， 图 8-51 所示为叠加到 PWM 调制中的

电容电压控制策略示意图。
在如图 8-50a 所示的稳压控制算法中， 基于负反馈的电压控制器使子模块电压

的平均值 ūci跟踪指令值 u∗
c 。 令直流回路电流的指令值为电压控制器的输出值

i∗iZ ， 即
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i∗iZ = K1（u
∗
c - uci） + K2∫ （u∗

c - uci）dt　 　 （ i = a、b、c） （8-39）

稳压指令值 uAi
∗为电流控制器的输出， 即

u∗
Ai = K3（ iiZ - i∗iZ） + K4∫ （ iiZ - i∗iZ）dt （8-40）

图 8-51　 叠加到 PWM 调制中的电容电压控制策略示意图

当子模块电容的实际电压平均值小于指令值时， 电压控制器输出增加， 即直流

回路电流指令值增加 （电流为正时， 给开通的子模块充电）。 根据式 （8-40）， 若

要保证直流回路电流增加， 需要减小子模块的输出电压之和， 式 （8-40） 描述的

控制器可得到一个减小的电压指令 （若控制器符号反向选择， 无法实现控制目

的）。 在此调节过程中， 对直流回路电流进行反馈控制， 在不影响负载电流的情况

下实现了对子模块平均电压的控制。
如图 8-51b 所示的均压控制算法， 根据桥臂电流的方向确定均压指令的值的极

性， 同时因为电压的调节是一个快速动态调节过程， 可采用比例调节器。 其工作原

理为： 当某个子模块的电压值高于指令值时， 需要给该子模块放电 （或减小充电

时间）， 桥臂电流大于 0 时， 控制器输出一负的指令， 减小其充电时间； 当桥臂电

流小于 0 时， 控制器输出一正的指令， 增加电容的放电时间。 当某个子模块的电压

值小于指令值时其工作原理， 读者可自行分析。
图 8-51c 所示为上桥臂子模块的调制波产生方法。 根据式 （8-33） ui1 = - ui +

udc / 2， 在 MMC 交流输出电压期望值 u∗
i 已知的条件下， 上桥臂电压期望值为 u∗

i1 =

udc / 2 - u∗
i ， 桥臂电压期望值平均分配到每个子模块再与桥臂的稳压、 均压指令叠

加得到上桥臂的调制电压为 u∗
ij = u∗

i1 / 4 + u∗
Ai + u∗

Bju = udc / 8 - u∗
i / 4 + u∗

Ai + u∗
Bju， （ j =

1 ～ 4）。 图 8-51d 所示为下桥臂子模块的调制波产生方法， 其原理与图 8-50c 所示

相同。
2. 基于排序的电压平衡控制策略

如前所述， 调制环节确定桥臂应开通的子模块的数目， 均压控制算法确定具体
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开通哪些子模块。 调制算法可选择基于载波移相的正弦脉宽调制策略 （ SP-
WM） [205] ， 也可选择最近电平逼近调制法[206] （ NearestLevelModulation， NLM），
后一种方法属于低频调制， 开关损耗低， 在高压直流输电领域更具优势。 本节对两

种方法都加以介绍， 后面章节研究 MMC-HVDC 控制策略时采用低开关频率的 NLM
调制方法。

图 8-52 所示为基于载波移相的 SPWM 调制与电容均压控制框图。 电压控制环

与上一小节所提的稳压控制原理相同， u∗
i 为换流站控制器下发的指令， 它根据期

望的交流电流 （控制换流器与交流网络间传输的有功与无功） 得到。 调制环节是

基于 PWM 调制原理发展而来， 不同之处在于当调制信号与载波相交时决定哪个开

关器件动作， 这样， 在换流器的交流侧输出电压实现多电平化的同时， 可实现电容

电压的平衡控制。 对于 8 单元 MMC 换流器的每个相单元需要 8 路三角载波， 载波

之间互差 360° / 8， 一个桥臂使用 4 路载波， 分配给同一桥臂的载波互差 360° / 4。
与载波比较的调制信号有两路， 分属上下桥臂， 表达式为

u∗
i1 =

udc
2 - u∗

i -
u∗
Li
2

u∗
i2 =

udc
2 + u∗

i -
u∗
Li
2

■

■

■

■
■■

■
■

（8-41）

图 8-52　 基于载波移相的 SPWM 调制与电容均压控制框图

该控制策略的原理为： 调制波与载波相交时， 对应桥臂的一个子模块需要改变

状态， 当调制波大于载波时， 处于旁路状态的一个子模块转变为投入状态， 当调制

波小于载波时， 处于投入状态的一个子模块转变为旁路状态。 该算法首先按电容电

压从高到低的顺序对子模块进行排序， 当子模块状态需要改变时， 根据桥臂电流的

方向决定选择电压最高或最低的子模块， 子模块的选择方法控制程序流程如

图 8-53所示。
参考文献 [203] 介绍了最近电平逼近的调制方法， 实现方便简单， 换流器能

提供的电平数目越多， 性能越好。 图 8-54 所示为最近电压逼近法原理示意图， 最

近电平逼近的基本思路： 计算最接近调制波的阶梯波的电平数， 根据换流器的开关
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图 8-53　 基于载波移相的 SPWM 调制与电容均压控制原理框图的

子模块的选择方法控制程序流程

状态与输出电压的关系确定开关器件的状态。
对于 MMC， 桥臂电压期望值除以子模块的电容电压， 取整得到需投入的子模

块的数目。 考虑相单元投入的子模块数为 N / 2， 是常数， 结合式 （8-33） 可得

nN =
2u∗

i

u∗
c

■

■
■
■

■

■
■
■ + N

2
■

■
■■

■

■
■■ / 2

nP = N
2 -

2u∗
i

u∗
c

■

■
■
■

■

■
■
■

■

■
■■

■

■
■■ / 2

■

■

■

■
■
■

■
■■

（8-42）

式中， nN 为下桥臂需要开通的子模块数目， nP 为上桥臂需要开通的子模块数目，
N 为相单元子模块的总数， u∗

i 为 MMC 交流输出相电压期望值， u∗
c 为子模块电压

期望值。 桥臂电流的极性与各子模块电容电压的测量值决定具体开通哪个子模块，
即： 当电流为正时， 先投入电压低的模块； 当电流为负时， 先投入电压高的子模

块， 按此原则实现同一桥臂内电容电压的均衡控制， 其原理如图 8-55 所示。

图 8-54　 最近电平逼近法原理示意图 图 8-55　 基于 NLM 的电容均压控制
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8. 3. 3　 MMC 仿真

在 MATLAB 中搭建 11 电平双端 MMC-HVDC 仿真模型如图 8-56 所示。 当电网

电压平衡时， 对如图所示的仿真模型进行仿真， 可得如图 8-57 所示仿真结果。

图 8-56　 11 电平双端 MMC-HVDC 仿真模型

由图 8-57a 整流站 A 相子模块电容电压仿真曲线可见， 电容电压得到了平稳控

制， 由图 8-57b 整流站换流器输出电压仿真曲线可见， MMC 输出电压能很好地拟

合调制电压， 由图 8-57c 整流站直流母线电压仿真曲线可见， 直流母线电压得到了

控制， 能稳定， 由图 8-57d 逆变站有功功率仿真曲线可见， 功率稳态响应与动态响

应良好。
为进一步验证电网不平衡时， 正负序电流控制器的有效性。 在 Matlab 环境下

进行仿真验证。 在 2s 时， 整流站交流电网电压中叠加负序电压， 幅值为正序电压

的 0. 2 倍， 故障持续时间 0. 2s， 其仿真结果如图 8-58 所示。
由图 8-58a 可见， 锁相环在电网正常与故障情况下都能够精确锁定电网电压的

相位； 由图 8-58b 可见， 故障期间交流电流基本为三相对称正弦量， 经 FFT 分析，
基波成分占 82% ， THD <3. 02% ； 由图 8-58c 可见， 受电网不平衡制约， 整流站的

功率包含 2 倍频分量， 交流分量稳态值为直流成分的 20% ； 由图 8-58d可见， 逆变

站的功率基本未受到整流站侧电网故障的影响； 由图 8-58e和图 8-58f 可见， 负序

电流得到抑制是由于换流站的交流侧输出电压不平衡， 抵消了电网不平衡电压对电

流的影响。
为实现子模块电容快速、 平稳充电， 将 MMC-HVDC 的启动中不可控充电与可

控充电两个阶段分为几个步骤进行[207] ： 两换流站闭锁， 断开逆变站与交流电网之

间的断路器， 闭合整流站与交流电网之间的断路器， 预充电电阻接入充电回路； 两

换流站电容电压稳定后， 解锁逆变站， 工作于定交流电压模式， 输出电压指令值为
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图 8-57　 双端 MMC-HVDC 直接电流控制仿真

0； 逆变站电容电压继续上升， 稳定后， 解锁整流站， 工作于定直流电压模式， 不

可控充电结束； 待直流电压上升到额定值， 整流站的交流电流达到稳定， 逆变站输

出电压跟踪同侧电网电压的幅值和相位； 逆变站输出电压与电网电压幅值、 相位相

同且稳定后， 闭合交流断路器， 逆变站并网， 启动过程完成。
图 8-59 给出逆变站 MMC_ Station2 换流器的 A 相上桥臂电容电压曲线。 由图

可见， 在 0 ～ 0. 2s， 逆变站的子模块电容由直流母线充电； 在 0. 2s 时刻直流母线电

压上升到电网线电压的峰值 147V， 直流电压在相单元的 20 个子模块电容上均分，
解锁逆变站， 逆变站工作在无源、 定交流电压模式， 换流器输出电压为 0V， 保持
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图 8-58　 电网不平衡下系统仿真

投入的相单元子模块数为 10， 电容电压继续升高， 在 0. 4s 时刻电压达到 14. 7V。
图 8-60 所示为整流站 MMC_ Station1 换流器的 A 相上桥臂电容电压。 由图可

见， 在 0 ～ 0. 4s， 整流站的子模块电容由交流线电压充电， 每个充电周期有一个桥

臂的电容被充电， 所以直流母线电压由 10 个子模块电容支撑， 在 0. 2s 时刻直流母

线电压上升到电网线电压的峰值 147V， 不可控方式下， 直流电压无法继续上升；
在 0. 4s 时刻， 切除预充电电阻， 同时解锁整流站， 工作模式为定直流电压控制，
电压给定值从当前值 147V 逐步增加到额定值 200V， 在 0. 6s 时刻直流电压给定值
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图 8-59　 逆变站 A 相上桥臂电容电压

图 8-60　 整流站 A 相上桥臂电容电压

达到额定状态， 在 1s 时刻电容电压基本稳定在期望值 20V。
图 8-61 所示为 MMC-HVDC 直流母线电压仿真波形。 由图可见， 0 ～ 0. 4s， 换

流站电容及直流线路由整流站一侧的交流电网线电压充电； 在 0. 2s 时刻母线电压

的跌落是由逆变站从闭锁到解锁造成的， 闭锁时逆变站全部电容由线电压充电， 解

锁后， 逆变站的子模块变为受控模式， 每一控制周期只有一半电容被投入， 直流母

线电压跌落为线电压的一半； 在 0. 4s 时刻， 母线电压重新上升到线电压峰值， 整

图 8-61　 直流母线电压仿真曲线
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流站解锁， 直流母线电压从 147V 慢慢上升到额定电压 200V； 在 1. 5s 时刻， 逆变

站并网， 启动完成； 在 3s 时刻， 系统传输的有功功率指令发生变化， 调节过程中，
母线电压比较平稳。

图 8-62 所示为整流站网侧电流仿真曲线。 由图可见， 1s 时刻交流侧电流在不

控充电状态下进入稳定状态， 可执行下一启动步骤， 逆变站工作于定交流电压模

式， 输出电压跟踪同侧的电网电压， 准备并网； 在 1. 5s 时刻， 逆变站并网， 工作

模式变为定有功功率模式， 有功指令值为斜坡给定， 如图 8-62 所示中表现为整流

站的电流慢慢上升， 无电流冲击。

图 8-62　 整流站网侧电流

图 8-63 所示为逆变站换流器输出电压与逆变站一侧的电网电压仿真波形。 由

图可见， 1s 时可逆变站开始工作在定交流电压模式， 输出电压的相位跟踪逆变侧

的交流电网电压， 幅值逐渐增加， 直至 1. 5s 逆变站换流器输出电压与电网电压同

频、 同相、 等幅值， 逆变站与交流电网之间的断路器闭合实现并网， 工作于定有功

功率模式， 启动完成。

图 8-63　 逆变站换流器输出电压与电网电压

图 8-64 所示为启动后， 逆变站的有功电流与无功电流仿真曲线。 由图可见，
启动过程是成功的， 启动完成后， 系统能够正常传输功率。
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图 8-64　 逆变站网侧电流有功分量和无功分量的仿真

8.4　 电气化铁路用单相链式 STATCOM 控制系统[208]

现代的电气化铁路牵引网采用 27. 5kV 的单相电网供电， 牵引网在有机车通过

时， 会产生大量的无功电流， 为了减小对公共电网的污染， 需要加入一定的补偿

设备。
为了适应电气化铁路牵引网电压等级要求， 可以采用多单元 H 桥级联链式拓

扑结构， 以匹配现有功率器件的耐压水平。 作为 STATCOM 用时， 由于装置与网侧

绝大部分是无功功率的交换， 只是吸收少量的有功功率以维持装置的损耗， 故可以

省去 H 桥直流电源[209] 。
在 STATCOM 应用中， 由于不需要向电网提供有功功率， 传统的级联 H 桥变流

器各个单元的直流侧所用的直流电源被省去， 而采用电容器作为直流电压支撑。 各

个单元的直流侧电容电压稳定， 是 STATCOM 装置正常工作的前提。 由于单元彼此

之间的参数不一致性， 以及控制方式对系统带来的影响， 都有可能造成单元电压的

不稳定， 故需要施加相应的平衡策略。
对于链式 STATCOM 的控制包括单元悬浮电容电压的平衡控制、 网侧无功电

流补偿等。 在整个装置的设计中， 整个控制系统的硬件平台搭建是装置运行的

基础。
本节提出了一种基于单相链式结构的 STATCOM 控制策略， 详细分析了悬浮电

容的平衡控制问题以及硬件控制系统的设计方法， 给出具体的硬件架构及实现方

式， 最后在搭建系统硬件控制平台基础上进行了相关实验， 并给出了相关实验曲

线。 实验结果表明硬件控制系统的可行性及所提控制策略的正确性。

8. 4. 1　 系统拓扑结构

单相链式 STATCOM 系统整体结构如图 8-65 所示。 图中， 每个功率单元为 H
桥结构。

在图 8-65 中， ug 为电气化铁路接触网电压； is 为 STATCOM 输入电流； L 为装
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图 8-65　 n 级单相链式 STATCOM 的电路图

置的连接电抗器； ux、 Udcx分别为每个

单元的逆变侧输出电压、 悬浮电容电

压， 其中 x = 1、 2、 …、 n； us 为级联逆

变侧输出电压。 由图 8-65 所示可得

∑
n

x = 1
ux = us （8-43）

根据 KVL 定理可得

U
·

g - I
·

svg·jωL = U
·

s （8-44）

每个单元通过不同的功率器件开关

组合， 可以产生三个不同的电平， 即：
± Udcx， 0。 定义开关函数 Sx = {1， 0，
- 1}， x = 1、 2、 …、 n。

则下列微分方程详细描述了该系统

的行为

dis
dt = 1

L （Ug - ∑
n

x = 1
Sx·Udcx）

dUdc1
dt = 1

C1
S1 is

…
dUdcn
dt = 1

Cn
S1 is

■

■

■

■
■
■
■■

■
■
■
■

（8-45）

8. 4. 2　 系统整体控制策略

以 5 单元级联为例， 得出图 8-66 的系统整体控制框图。 在图 8-66 中， 由于单

元级联， 故只能有一个控制所有链接级联后总电流环。 此时， 对应于有功电流给定

的电压外环应该为所有单元悬浮电容电压总和的控制环。 由总电压外环 PI 调节器

输出一个网侧有功电流的幅值 Ip， 乘以网侧电压的相位 sinφ， 就可以得出网侧向

STATCOM 输入的电流有功分量 ip。 利用瞬时无功功率理论， 通过计算负载侧的无

功电流 ilq， 用 ilq作为无功电流的给定， 与 ip 相加作为电流参考指令值 iref。 然后通

过输出电流的反馈值 is， 对电流进行闭环控制， 从而计算出 STATCOM 的总调制电

压值 us。 此时的 us 为 STATCOM 级联逆变侧的总调制电压输出， 如果无需对直流

侧电压进行控制， 那么此时每个单元的调制波等于 us 除以单元个数。 若需要对每

个单元的悬浮电容电压进行控制， 那么应该调节每个单元逆变侧输出电压， 也就是

每个单元调制波不同。
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图 8-66　 链式 STATCOM 控制框图

在图 8-66 中， 以单元 1 为例， 有 us1 = us / 5 + Δu1 成立， 悬浮电容电压平衡控

制部分的设计实质上就是求解 Δu1 的过程。 本节所提出的方法是基于单元悬浮电

容电压充放电规律的平衡控制算法。 基本思路是在总电压外环稳定的基础上， 对吸

图 8-67　 单个功率单元仿真电路图

收的有功功率进行内部平均分配，
从而达到每个电容电压都稳定在

给定值。
为了找出求解 Δu1 的过程，

首先对单元电容充放电进行分析，
对比一下在 STATCOM 和整流器工

况下， 功率单元悬浮电容的充放

电规律。 在 MATLAB 软件中搭建

了一个仿真平台， 如图 8-67 所示。
图 8-67 仿真参数见表 8-2。

表 8-2　 单元仿真参数表

各物理量名称 参　 　 数 各物理量名称 参　 　 数

额定电压 220V 母线电压 400V
额定电流 20A 开关频率 1kHz
串联电感 10mH 调制方式 二重化载波调制

母线电容 2250μF

分别在单元运行于单相整流器 （带电阻负载） 以及单相无功发生器 （以容性

无功为例） 工况下， 电流额定， 然后对比单元悬浮电容充放电规律。
图 8-68 为整流器满载工况下单个单元悬浮电容充放电过程。
在图 8-68 中， 可以看到在整流器工况下， 装置稳定后， 一个单元悬浮电容的

充放电情况。 根据理论分析， 单元电容呈现一个 2 倍频波动， 同时， 在一个工频基

波周期内， 电容的流入电流按照载波频率进行充电， 且充电电流相位与网侧电流相

位相同。 除去网侧向悬浮电容充电的时间外， 单元悬浮电容对负载放电， 放电电流

为 12A。 此时， 网侧电压电流波形如图 8-69 所示。
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图 8-68　 整流器工况单元电容电压与电流波形

图 8-69　 整流器工况网侧电压与电流波形

在图 8-69 中， 可以看到网侧电压电流同频同相， 为整流器工况。 当单元工作

于无功发生器工况时， 悬浮电容充放电情况如图 8-70 所示。

图 8-70　 无功发生器工况下单元电压与电流波形

在图 8-70 中， 可以看出运行于无功发生器工况时， 装置稳定后， 单元悬浮电

容电压也呈现一个两倍工频的波动， 电流也呈现一个两倍工频的周期变化， 且一个

周期的平均值为零。 由于出现了功率的交换， 故单元电容对电网出现了放电现象，
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且充放电电流相位与网侧电压和相位都有关。 此时的 STATCOM 电压电流波形如图

8-71 所示。

图 8-71　 无功发生器工况 STATCOM 输出电压与电流波形

在图 8-71 中， 为了便于观察， 网侧电压缩小了 100 倍。 网侧电流超前网侧电

压相位 90°， 单元呈现容性无功的阻抗特性。
对比图 8-68、 图 8-70 可以得出以下结论：
1） 无论在整流器工况还是在无功发生器工况， 单元悬浮电容电压都出现两倍

工频波动。
2） 稳态时， 单元悬浮电容在整流器工况的放电对象为负载； 在无功发生器工

况的放电对象为电网。
3） 稳态时， 容性无功发生器工况下， 单元悬浮电容电压波动的相位超前整流

器工况的单元悬浮电容电压波动相位， 角度为 90°。
综上所述， 整流器工况与无功发生器工况最大的不同点在于对电容的电流控

制， 也就是说在整流器工况， 稳态时， 只需控制单元电容的充电电流即可； 无功发

生器工况， 稳态时， 既需要控制单元电容的充电时间， 也需要控制放电时间。 因

此， 控制单元电容的充放电时间是控制单元电容电压平衡的关键点。
单元电容的充放电情况与输出电压和电流都有关， 需要进一步找出单元电容充

放电规律。 图 8-72 将一个基波周期划分为四个区域， 划分的依据为单元悬浮电容

充、 放电状态切换点处。
在图 8-72 中， 区域Ⅰ、 区域Ⅲ悬浮电容为充电状态； 区域Ⅱ、 区域Ⅳ悬浮电

容为放电状态。 以区域一为例， 在采用二重化载波调制后[149] ， 一个载波周期中，
单元电容电压波形如图 8-73 所示。

在图 8-73 中， 单元调制电压与输入电流都大于零。 经过一个载波周期后， 相

应的单元悬浮电容电压变化量为 ΔUdc1 + ΔUdc2， 相应的 t1 ～ t2、 t3 ～ t4 时刻的单元

等效电路图如图 8-74 所示。
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图 8-72　 一个基波周期的区域划分示意图

图 8-73　 二重化载波调制下单元悬浮电容电压波形

图 8-74　 t1 ～ t2、 t3 ～ t4 时刻的单元等效电路图

由图 8-74 可得式 （8-46）。

ΔUdc1 +ΔUdc2 = 1
C ∫t2

t1
Is（t）dt + ∫t4

t3
Is（t）dt（ ）

（8-46）

在一个开关周期取其均值， 得出占

空比方程为
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ΔUdc = d1·
Ts
C·< Is> Ts

（8-47）

式 （8-47） 中， ΔUdc = ΔUdc1 + ΔUdc2， d1 为占空比， < Is> Ts
为输出电流在开关

周期的平均值。 式 （8-47） 给出了图 8-69 中电容电压波动的定量分析， 指出了在

固定开关频率下， 波动的大小与输入的电流大小有关。
不失一般性， 其他区域中分析方法亦是如此。 由此可以得出表 8-3。

表 8-3　 各个区域中单元电容电压变化规律表

区域 Sign（Us） Sign（ Is） Sign（ΔUdc）

Ⅰ + + +
Ⅱ + - -
Ⅲ - - +
Ⅳ - + -

　 　 注： 在表 8-3 中， Sign （X） 代表对 X 取符号运算。

在表 8-3 中， 可以得出单元在无功发生器工况时， 总输出电压和输出电流的符号

对悬浮电容电压的变化趋势的影响， 也就是悬浮电容充放电规律。 单元悬浮电容电压

控制， 其本质是控制所有功率单元的总有功功率， 随后需要将其平均分配至每个单元

中。 当忽略单元的有功损耗， 也就是当 4 个区域时间相等时， 单元悬浮电容电压的

波动是不影响周期均值的， 这一点可以由式 （8-47） 得出。 综上所述， 单元的有

功功率反应的是悬浮电容的工频周期均值， 而无功功率反应的是母线波动大小。
在对称的三相系统中， 有功和无功电流是可以实现完全解耦的， 也就是说可以

分别控制其有功功率和无功功率， 但是单相系统中的有功和无功电流的解耦是很困

难的， 从而导致不能分别控制悬浮电容的周期均值和波动大小。
本节提出的悬浮电容电压控制策略是基于悬浮电容电压的充放电规律来控制悬

浮电容电压， 其本质是一种逐周期控制方法， 也就是当检测的悬浮电容偏离给定值

时， 那么调整相应单元的调制比， 根据表 8-3 所给出的悬浮电容电压变化规律， 使悬

浮电容电压向需要的方向变动。 这样做的优点是无需将有功功率和无功功率分别控

制， 且能控制每个单元的工频周期均值与波动大小， 达到控制悬浮电容电压的目的。
设占空比的增量为 Δd1， 则有式 （8-48） 成立。

（d1 + Δd1）·
Ts
C·< Is> Ts

= ΔUdc + ΔU′dc （8-48）

式 （8-48） 中， ΔU′dc即为加入占空比增量后， 母线电压的变化值。 加入的占

空比增量 Δd1 大小由单元电容电压参考值与反馈值经过 PI 调节器输出， 方向则由

对应单元的输出电压、 电流方向， 对比表 8-3 来确定。
由于单元级联， 那么有 us = u1 + u2 + … + u5， 从而有∑Δux = 0， 其中： x = 1，

2， …， 5。 也就是说， 单元数为 5 的 STATCOM 装置， 平衡控制的自由度为 4， 也

就是只需要对 4 个单元进行控制， 最后 1 个控制量可由前 4 个控制量所得出。 从而
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推出图 8-75 的平衡控制框图。

图 8-75　 悬浮电容电压平衡控制策略框图

在图 8-75 中， 每个单元的 PI 调节器是用来决定加入的调节量的大小， 滞环的

作用是来确定当前的工作区域， 以决定加入的调节量符号， 且存在一定的环宽， 作

用是消除电流的多次过零点所引起的振荡。 将图 8-75 所提出的悬浮电容电压平衡

控制策略与图 8-66 所提出的整体控制策略相结合， 从而得出图 8-76 的适用于单相

链式 STATCOM 的总控制策略框图。

图 8-76　 单相链式 STATCOM 总控制策略框图
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在图 8-76 中， 由于是对单相交流电流进行控制， 为了尽量地减小系统稳态误

差， 电流调节器选用准 PR 调节器。 在 MATLAB / SIMULINK 中进行具体的仿真实

验。 仿真中， 采用 5 单元级联结构。 为了模拟单元之间的参数不同， 单元开关器件

在导通电阻、 开通和关断时间等参数上有较大的不同。 STATCOM 在 0. 25s 后启动，
空载且未加入单元悬浮电容电压控制算法时， 5 个单元悬浮电容电压如图 8-77
所示。

图 8-77　 未加入平衡算法之前的电容电压波形

在图 8-77 中， 5 条曲线分别代表 5 个单元悬浮电容电压 Udc1、 Udc2、 Udc3、
Udc4、 Udc5。 在空载且未加入平衡算法时， Udc1、 Udc2、 Udc3、 Udc4、 Udc5 围绕

2200V 呈发散趋势， 说明总电压外环稳定， 但由于每个单元的输出功率不平衡， 导

致了电压的分散。 为了抑制这个不平衡现象， 需加入平衡控制。 图 8-78 为系统在

1s 时加入单元悬浮电容电压平衡控制算法后， 单元电容电压波形。

图 8-78　 加入平衡算法之后的电容电压波形

图 8-78 中， 在 1s 以前， 悬浮电容电压呈现发散趋势。 在 1s 加入了平衡控制

后， 悬浮电容电压 Udc1、 Udc2、 Udc3、 Udc4、 Udc5逐渐地趋于给定值 2200V， 且不平

衡现象得到了较好的控制。 满载 （容性无功电流工况） 时， 5 个单元的电容电压波
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形如图 8-79 所示。

图 8-79　 带感性负载后母线电压

图 8-79 中， 在加入了平衡控制后， 满载时单元电容电压 Udc1、 Udc2、 Udc3、
Udc4、 Udc5的不平衡现象也能得到较好的抑制。 下面对这种平衡控制进行定性分析。

图 8-80　 装置运行向量图

系统的总输出电压为每个单元的输出电压之和。
每个以补偿感性电流为例， 当计及装置及电感总损耗

时， STATCOM 的运行向量图如图 8-80 所示。
如图 8-80 所示， 以各个向量的长度代表某一时

间物理量的数值， 方向以 ug 的方向为 0°参考方向，
Rt 为装置和电感损耗的等效电阻。 由于存在损耗，
故装置运行时， 输出的电压向量与网侧电压向量存在

一个夹角 ε。 从图 8-80 中可以看出， 当装置进入稳

态运行时， 装置的输出电流与电压垂直， 与网侧只存

在无功功率的交换， 故不影响母线电容的电压值 （基波周期均值）。
当网侧电压固定时， 根据 STATCOM 的运行曲线， 每一个无功电流值 is， 都唯

一对应一个装置输出电压 us。 理想的状态下， 如果能够获得准确的 STATCOM 模

型， 准确的计算出每一个工作点， 则可以避免系统工作点迁移的过渡过程 （无功

电流的变化）。 但往往由于参数的不确定性， 故在工作点的迁移过程中， 往往都会

涉及单元电容电压周期均值的变化。 STATCOM 装置的动态过程如图 8-81 所示。
从图 8-81 中可知， 当运行于图 8-81 中的两种动态过程中时， 由于存在有功功

率交换， 故可以对电容的电压值进行调节。 吸收有功功率和发出有功功率都是对于

整个装置来分析的， 也就是每个单元的功率之和。 由于每个单元流过的电流相同，
则调节单元有功功率的方法就是调节每个单元的输出电压， 从而达到调节电容电压

值的目的。
单元输出电压的调节有两个自由度， 分别为电压相位， 与电压幅值。 也就是

说， 在保持装置总输出电压不变的前提下， 通过改变每个单元的电压相位与电压幅
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图 8-81　 STATCOM 装置工作点变化的动态过程

值， 即可改变单元吸收的功率。
为了更好地说明单元电压调节过程， 下面分析以两单元级联 STATCOM 进行分

析， 多单元级联时， 分析方法也是如此。

图 8-82　 STATCOM 装置工作点变化的动态过程

在图 8-82 中， 可得

us = u1 + u2 = （u′1 + Δu1） + （u′2 + Δu2） （8-49）
通常， 与级联型整流器不同， 当 STATCOM 装置进入稳态后， 每个单元的输出

电压向量方向必须与总输出电压向量保持一致。 但是在调节过程中， 可以有一些相

位的偏差。 如图 8-82b 中， 单元 1 的输出电压 u1 滞后电流 Is 的角度大于 90°， 故其

发出有功功率， 单元 2 正好相反。 具体分析方法就是看每个单元输出的电压在电流

方向的投影， 如果其与电流方向相同， 则吸收有功功率， 电容电压增加， 如果相

反， 则单元电容电压减小。 但这种方法在实际应用中有一些问题， 首先， 如果需要

采用相位调节方式， 那么通常需要知道总输出电压的相位， 但是如果采用电流直接

控制方式， 那么实际中的 ε 未知， 故对输出电压的相位计算存在困难。
本节所提出的调节方法本质上属于图 8-82a 的方法， 也就是不改变单元输出电

压的相位， 直接在幅值上进行改变。 这样做的好处是直接可以引入系统总调制波，
作为调节量的相位， 实现起来相对较容易。

无论采用哪种单元电容电压方法， 大前提都是加入的所有调节量之和为零。 因
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为调节的本质是在总的调节量不变下， 对其内部分配的过程， 如果调节量之和不为

零， 那么系统实际输出电压与总电压外环的控制相矛盾， 系统将会不稳定。

8. 4. 3　 系统控制平台设计

1. 控制系统的软件需求

工业装置单机容量设计为 6MW， 采用 “5 + 1” 模式， 备用方式为热备用。 具

体装置参数见表 8-4。

表 8-4　 级联型 STATCOM 装置额定参数表

各物理量名称 参　 　 数 各物理量名称 参　 　 数

相数 单相 网侧电压波动范围 - 40% ～ + 120%
功率器件 IGCT（5SHY35L4510） 电流过载能力 2 倍过载（1min）
额定容量 6MVA 谐波特性 < 3% （网侧电流）
额定电压 6kV 响应时间 < 10ms
额定电流 1000A 冗余方式 热备用

频率 50Hz（1 ± 1% ） 冷却方式 水冷

单元母线电压 2200V

本装置的功率器件采用 IGCT， 型号为 5SHY35L4510， 其实物如图 8-83 所示。

图 8-83　 5SHY35L4510 实物图

由于控制系统的硬件是整个控制系统实现的基础， 为了设计出能够实现控制方

案的硬件平台， 首先需要明确软件需求。 控制系统软件需要实现如下功能：
① 通信控制： 即本机与 HMI， 以及功率单元与主控板的通信。
② 控制算法实现：
•电压控制器的实现；
•电流控制器的实现；
•连接悬浮电容电压平衡控制；
•系统状态检测 （运行、 待机、 故障、 冗余运行等）；
•系统状态转移 （启停、 补偿方式等）；
•系统故障处理 （冗余运行、 停机等）；
•外围开关量信号检测；
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•系统模拟量的检测 （电压、 电流信号等）；
•系统调制算法 （二重化多载波移相调制）。
2. 控制系统的硬件平台设计

为了更好地实现系统控制任务分配， 控制系统采用双 DSP 架构。 由于 DSP 本

图 8-84　 主控系统硬件结构图

身的 PWM 通道有限， 且考虑到

FPGA 在实现时序逻辑电路的优

势， 故载波移相调制采用 FPGA
实现。 考虑到功率单元的实际

位置， 悬浮电容电压采集的要

求及信号的抗干扰性， 系统采

用加装功率单元采样板， 通过

光纤通信的方式， 上传功率单

元的悬浮电容电压值。 外围低

压控制回路主要采用 PLC 进行

控制。 人机界面、 PLC 和控制

系统采用总线通信方式互相连

接。 控 制 系 统 整 体 结 构 如

图 8-84所示。
在图 8-84 中， DSP1 负责

通信， DSP2 负责控制算法的实

现， 均采用 TI 公司的 TMS240F28335 芯片。 两个 DSP 的通信采用双口 RAM。 FPGA
采用 ALTERA 公司的 CYCLONE 系列 EP3C25Q240C8N。 功率单元采样板主要负责

采集功率单元的悬浮电容电压， 然后用串行通信的方式通过光纤传至 FPGA 中。
根据控制系统要求， FPGA 内部的模块功能如下：
•与 DSP2 实现数据交互；
•接收功率单元采样板发送的悬浮电容母线电压值；
•5 单元二重化载波移相调制模块。
图 8-85 给出了 FPGA 实现功能结构图。 在图 8-85 中， FPGA 实现了功率单元

采样板的数据上传串行接收以及 PWM 控制。 每一个功率单元采样板在 FPGA 中都

有一个串行接收模块与其对应。 将 FPGA 内部设计成读、 写总线分开的总线形式，
即读、 写操作单独寻址， 可以在一定的硬件连接资源的基础上， 扩展了有效的地址

空间， 也可以避免控制 DSP 对只读地址进行写操作而影响 FPGA 工作。
PWM 载波移相调制模块共包含载波计数器、 反相波形发生器、 同步比较器、

死区发生器以及脉冲封锁部分。 图 8-86 给出了 PWM 载波移相调制模块结构

框图[210] 。
在图 8-86 中， 载波计数器的作用是用来发生载波。 在计数器初始化时， DSP2
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图 8-85　 FPGA 实现功能结构图

图 8-86　 PWM 载波移相调制模块结构框图

通过地址、 数据总线向本模块发送初始化数据， 包括载波计数器初值， 死区时间

等， 通过地址译码和数据锁存送入相应模块中。 在正常运行时， DSP2 在计算出调

制波 1 后， 通过地址译码和数据锁存， 将调制波 1 存入调制波寄存器中。 反向调制

波发生器主要是用来实现二重化载波移相调制， 也就是生成另外一路相位相反的调

制波 2。 两路调制波与载波进入比较器， 从而得出功率器件的开关信号。 死区发生

器的功能是用来实现功率器件的延时开通。 在 5 个模块同时工作时， 通过设置不同

的载波计数器初值及初始计数方向， 来实现载波移相。 实验分别采用 4 单元和 5 单

元级联， 输出电压波形如图 8-87 所示。
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图 8-87　 级联逆变侧输出电压波形

功率单元采样板控制芯片采用 ALTERA 公司的 CPLD， 型号为 EPM7256AE。
A / D 采样芯片型号为 AD7656， 16 位数据位， 16 位精度。 根据控制系统的需求，
功率单元采样板程序中包含以下功能：

•对 A / D 芯片的工作时序进行控制；
•将 A / D 采集的电容电压进行编码， 通过光纤串行发送至 FPGA。
功率单元采样板与 FPGA 通信结构如图 8-88 所示。

图 8-88　 功率单元采样板与 FPGA 通信结构图

在图 8-88 中， 单元采样板与 FPGA 采用光纤相连， 进行单向的串行发送。 由

于功率单元采样板的 A / D 芯片数据位为 16 位， 且考虑到装置控制软件读取数据的

频率远小于上传的频率， 故本通信协议规定的数据帧中， 数据位为 16 位， 且无校

验位， 如图 8-89 所示。

图 8-89　 串行通信帧格式
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功率单元采样板程序中的工作时序状态控制模块是用来协调串行发送模块和

A / D 控制模块工作顺序， 使其能够有序的执行。 具体工作时序如图 8-90 所示。

图 8-90　 功率单元采样板循环工作周期示意图

在图 8-90 中， 从循环周期计数器的零点开始， 启动 A / D 转换和发送上一次

A / D 转换的值。 这样流水线式作业， 能够让 A / D 芯片以最高的速率进行转换， 并

减小采样延时对系统控制的影响。
由于 FPGA 的时钟与功率单元采样板的时钟是异步的， 出现的问题就是如何能

够从通信线上读取正确的数据。 具体方法是 FPGA 在采样时钟的上升沿处， 对信号

线进行采样。 从采样时钟采到的第一个 “0” 数据开始， 每采样 8 次为一个有效数

据。 目的是提高数据采样的精度与减小两个时钟的时钟偏斜程度。 具体采样时序如

图 8-91 所示。

图 8-91　 串行通信采样示意图

在接收到数据后， 由 FPGA 中的通信控制模块进行数据存储， 此处数据存储采

用 FPGA 内部提供的双端口 RAM。 然后由 DSP2 通过控制 FPGA 的接口程序以读取

FPGA 的双端口 RAM， 来采集相应单元的数据。

8. 4. 4　 实验样机结果与分析

为了验证控制策略的正确性， 本节设计了一个小功率的实验样机。 图 8-92 为

级联型 STATCOM 的实验样机实物图， 图 8-93 为其电气结构图。
在图 8-93 中， 主回路包括一个 220V / 220V 单相隔离变压器、 单相 0 ～ 220V 调

压器、 无功负载 （阻感负载） 与 STATCOM 装置。 实验样机主要参数见表 8-5。
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图 8-92　 5 单元级联 STATCOM 实验样机实物图

表 8-5　 实验样机参数

各物理量名称 参　 　 数 各物理量名称 参　 　 数

额定功率 800VA 功率器件 FF50R60KE3

额定电压 100VAC 单元母线电容 3300μF

额定电流 8A 单元母线电压 55V

额定频率 50Hz 串联电感 10mH

每个单元悬浮电容电压的平衡是装置稳定运行的前提。 因此在做样机实验时，
首先需要验证单元悬浮电容电压平衡控制算法。 装置在理想工况下， 理论上分析不

用加入单元悬浮电容电压平衡控制算法即可实现自平衡。 因为实现了总电压控制以

及电流控制， 采用多载波移相调制时， 每个单元母线电容在一个基波周期中充放电

电流相同， 故电压会实现自平衡。 但在空载实验中， 由于实际系统中的装置元器件

参数的不一致性， 以及控制误差 （包括检测精度， 多载波移相的相移误差）， 单元

母线电压会出现偏差， 如图 8-94 所示。
在图 8-94 中， 总电压给定为 200V， 此时两个单元总电压为 200V， 说明电压

外环稳定。 但实际中 Udc1 = 110V， Udc2 = 90V。 可以得出控制算法不能将总的有功

功率平均分配至 2 个单元中， 此时需要加入平衡控制算法。 在加入平衡算法后， 实

验波形如图 8-95 所示。
由图 8-95 可见加入了单元悬浮电容电压平衡算法后， Udc1 = Udc2 = 100V， 两

单元的悬浮电容电压得到较好的控制。
在悬浮电容电压平衡控制实验完成以后， 需要验证装置的带载能力。 首先对 2

单元级联整流器工况进行带载实验， 图 8-96 为 2 个单元直流侧分别带电阻整流负

载实验的主回路电气连接图。

392



书书书

图
8-
93
 
5
单
元
级
联
ST
A
TC
O
M
实
验
样
机
电
气
结
构
图

492



图 8-94　 两单元级联空载实验波形

（未加入平衡算法）
图 8-95　 两单元级联空载实验波形

（加入平衡算法）

图 8-96　 两单元级联整流器工况主回路电气连接图

如图 8-96 所示， R1 = R2 = 20Ω， 为单元直流负载， C1 = C2 = 3300μF， 为单元

直流侧悬浮电容。 控制单元悬浮电容电压 Udc1 = Udc2 = 100V。 图 8-97 为 2 单元级

联整流器工况实验波形。

图 8-97　 2 单元级联整流器工况实验波形
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由图 8-97 可见 is 能够与 ug 达到同频同相， 此时装置以单位功率因数运行， 运

行于整流器工况。
图 8-98 为给定 5A 无功电流的无功发生工况实验波形。

图 8-98　 2 单元级联整流器工况实验波形

由图 8-98 可见 is 滞后于 us 约 90°， 为容性无功电流发生器工况。 与整流器工

况不同的是在 us 的峰值处， is 存在一定的畸变。 在图 8-97 和图 8-98 中， 可以得出

装置带载后两个单元的悬浮电容电压也能够较好的稳定于给定值。
在图 8-98 中可以看出 is 在 B 点出现的畸变是由于 us 在 A 点出现畸变。 也就

是说， A 点电压出现畸变的原因就是导致 B 点电流畸变的原因。 us 出现了畸变，
是由于调制波产生了畸变。 由于 2 个单元的悬浮电容电压值都能够很好的稳定于给

定值 100V， 所以可以断定总电压外环运行稳定。 那么在控制算法层能够导致调制

波出现畸变的只有内环电流准 PR 调节器和悬浮电容电压平衡控制策略。 经观察，
电流准 PR 调节器的误差输入较小， 且无明显畸变， 那么导致 us 在 A 点出现畸变

就在于悬浮电容电压平衡控制策略。 以单元 1 为例， 在加入平衡算法后， 调制波

u1 与加入的调节量 Δu1 在补偿容性无功时的仿真波形如图 8-99 所示。
在图 8-99a 中， 调制波 u1 在 A 点出现畸变。 这是由于在从区域Ⅰ向区域Ⅱ切

换时， 由于调节方向改变， 故调节量 Δu1 有一个突变， 如图 8-99b 中 B 点所示。
如果采用自然采样法时， 这种调节量的突变在单元之间是可以互相抵消的， 不影响

总电压输出。 但是在实际系统中， 都采用规则采样的方式来实现多载波移相调制。
实验样机在实现方面采用非对称的规则采样， 下溢和上溢中断相结合的方式。 在

FPGA 中， 每一个单元都有一个单独的载波调制模块， 同时也是分别更新 PWM 比

较器的。 具体时序图如图 8-100 所示。
在图 8-100 中， 可以看到 2 个载波移相模块更新 PWM 寄存器的时刻是不同的，

模块 2 要滞后模块 1Td 的时间。 这种工作特性决定了每个单元的输出电压不能实时

更新， 也就导致了每个单元的调节量不能完全抵消， 从而导致了图 8-98 中 us 在 A
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图 8-99　 单元 1 调制波 u1 与加入的调节量 Δu1 的仿真波形

图 8-100　 2 单元 PWM 模块时序图

点的电压畸变。 由上文分析得出， 每个单元加入的悬浮电容电压平衡控制调节量之

和为零。 如果不为零， 那么会使装置输出的电压与闭环控制所计算出的电压出现偏

差， 导致系统的控制性能变差， 甚至不稳定。 但由图 8-99b 可见调节量的畸变幅值

并不大， 故而对控制系统的稳定性不会造成过大的影响。
图 8-101 为 5 单元级联的无功发生器实验， 电气连接图如图 8-93 所示， 实验

条件由表 8-6 给出。 由程序内部给定无功电流， 实验中无功电流给定为 10A。
图 8-101a 中， 由于调制度较低， 装置输出电压为 9 电平。 同时， 装置输出电

流 is 在 us 峰值处也出现畸变。 分析方法如上文所述。 每个单元悬浮电容电压给定

值为 55V， 能够得到较好的平衡控制。 图 8-102 为单元 1 ～ 单元 4 的悬浮电容电压

波形。
采用 50mH 电感与 15Ω 电阻级联来模拟无功负载， 电气连接图如图 8-93 中闭
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图 8-101　 5 单元级联无功发生器实验波形

图 8-102　 单元 1 ～单元 4 悬浮电容电压波形

合负载空开。 进行 5 单元级联的无功补偿实验， 补偿前后的实验波形如图 8-103
所示。

在图 8-103a 中， 可以看出 ig 滞后于 ug 一个角度， 此时电网侧含有感性无功功

率。 在图 8-103b 中， ig 与 ug 同频同相， 此时电网侧达到单位功率因数。 但由上文

分析可知， 在加入悬浮电容平衡控制算法后， is 在 A 点存在一定的畸变， 故导致 ig
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图 8-103　 STATCOM 装置无功补偿实验波形

在电流的峰值处 B 点存在一定的畸变。
在对称的星接三相系统中， 由于中点的存在， 且各相对应单元的调制波相

同， 故由悬浮电容电压平衡控制算法所产生的电流产生的畸变可以互相抵消，
但是在单相系统中， 由于单元之间 PWM 更新时刻不同， 会导致装置输出电流

产生畸变。 并且由于单相的功率波动， 也会使输出电流产生一定量的低次谐

波， 如图 8-103 中的 is。 同时在控制系统设计时， 往往满足一个条件， 会对另

外的某些控制量造成影响。 从样机的实验结果来看， 本章所提出的悬浮电容电

压控制算法就是在牺牲一定的电流质量条件下， 来达到控制各个单元的悬浮电

容电压平衡。

992



8.5　 本章小结

本章详细介绍了级联型多电平变换器的 4 个具体工业应用实例， 分别是通用型

6kV / 400kW 大功率高压变频器、 能量回馈级联型多电平同相供电系统、 基于 MMC
的柔性直流输电系统和电气化铁路用单相链式 STATCOM 控制系统， 内容包括控制

策略分析、 具体硬件电路结构及设计、 仿真及实验结果分析、 工业装置设计等。 本

章的内容对于深入掌握级联型多电平变换器的工业应用具有较强的指导作用。
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