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0 引言

背靠背变换器因其直流电压可控、功率双向流
动等优点，在电机四象限运行场合具有十分广泛的
应用。 与通用变换器相比，背靠背变换器采用脉宽
调制（PWM）整流，其直流母线电压可控［１］，功率因数
可调节至单位功率因数 ［２］，使得其控制性能灵活多
变，但同时也对主电路参数的设计造成了一定的困
难，因为直流母线电压额定值的确定直接关系到系
统中的绝缘栅双极型晶体管（IGBT）模块、母线电容
等元件的选型。 较高的直流母线电压可以使电机获
得更好的调速性能，但是这也对元器件的耐压性提
出更高的要求，因此，在确定直流母线电压额定值时
需要进行折中。 另一方面，背靠背变换器具有网侧
滤波电感和直流母线电容 2 个储能元件，这 2 个元
件在实际应用中具有滤波和储能的双重作用，其参
数的设计直接关系到系统控制性能的发挥。

一些文献介绍了背靠背变换器的直流母线电压
及储能元件的设计方法 ［３鄄5］，但是没有综合考虑这些
元素之间的相互作用。 同时，在设计交流电感时，很
多文献都以电流纹波作为重要依据来确定电感参数
的取值 ［6鄄8］，而很少关注对电网影响较大的交流输出
电流谐波［9］与电感取值之间的关系。 文献［10鄄12］研
究了电流纹波与谐波之间的数学关系，但是目前只
针对单相变换器，没有进一步推广到三相变换器的
参数计算中。

因此，本文以高性能三相两电平背靠背变频调

速驱动系统的主电路设计为研究内容，推导了三相
PWM 整流器中的交流输出电流谐波的计算方法作
为交流滤波电感的重要设计依据之一，并详细分析
了主电路中的 2 个储能元件与控制性能之间的关
系，通过理论分析和仿真找到主电路参数与直流母
线电压之间的综合关系，确立合理的设计依据，并结
合背靠背变换器功率可双向流动、直流母线电压可
变的特点，对一台 55 kW 异步电机变频调速系统的
主电路进行合理设计，最后在基于本文方法研制出
的样机上进行了实验验证。

1 三相背靠背变频调速系统概述

背靠背变频调速系统的构成如图 1 所示，其包括
PWM 整流环节、直流环节和 PWM 逆变环节。 其中，
R、S、T 为网侧的三相交流进线端，U、V、W 为电机侧
的三相交流出线端，CDC 为直流母线电容；PWM 整流
的前端通过交流滤波电抗器 Lg 与三相 380 V 交流电
网相连，以减少谐波对电网的危害；变换器的出线侧
直接与异步电机相连，异步电机的负载为由 6RA70
拖动的直流电机。

在实际的电机调速系统设计中，电机的参数和
电网的条件是已知的，变换器的主要参数如交流滤
波电感 Lg、直流母线电压 ＵDC 等需进一步确定，最后
才能完成对开关器件和母线电容等元器件的选型。
背靠背变换器与通用变换器不同，由于其整流侧可
控，理论上母线电压可达到无穷大，但是过高的母线
电压会对开关器件和直流母线的设计带来较大的不
便。 因此需要综合考虑不同参数之间的相互关系，
对主电路参数进行合理设计。

2 三相 PWM 整流器电流谐波计算方法

2.1 三相 PWM 整流器数学模型
根据图 1 所示的主电路图，忽略电网电阻的影
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响，三相 PWM 整流器的数学模型可表示为［7］：
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其中，SR、SS、ST 为开关函数，值为 1 时对应相的上桥
臂导通，为 0 时对应相的下桥臂导通。 开关函数 SR、
SS、ST 为一系列方波，其平均值为占空比。 占空比与
调制波电压有关，以 SPWM 为例，并设 R 相电网电
压为 ugR=Ugmsinα，其中 Ugm 为电网相电压峰值，α 为
随时间变化的角度，则三相的占空比可写为：

DR= 1+M sin α
2

DS= 1+M sin（α＋２π ／ ３）
2

DＴ= 1+M sin（α－２π ／ ３）
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其中，M 为调制比。为便于推导网侧电感与电网电流
总谐波畸变率（THD）之间的关系，在计算电流谐波
时作如下假设：电网电压为正弦，不含谐波分量；假
定输出电流只含基波项和开关次数的谐波项；开关
频率足够高，以至电流跟踪误差基本为 0；不考虑死
区、控制延迟、母线电压波动等非理想因素。
2.2 基于傅里叶级数的谐波电流计算方法

以 1 个开关周期为单位，将开关函数 SR、SS、ST

展开成傅里叶级数为：

SR=DR+鄱
k＝1

�∞ 2sin（kDRπ）
kπ cos（kωsw t）

SS=DS+鄱
k＝1

�∞ 2sin（kDSπ）
kπ cos（kωsw t）

ST=DT+鄱
k＝1

�∞ 2sin（kDTπ）
kπ cos（kωsw t
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其中，ωsw为开关角频率。 将式（2）、（3）代入 PWM 整

流器的数学模型的 R 相方程，求解此微分方程，并将
基波项 iRf 和谐波项 iRh 分别列写为：

iRf=Acos α

iRh=鄱
k＝1

�∞
Aksin（kωsw t
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A= UDCM-2Ugm

2ωLg

Ak=2UDC［sin（kDSπ）+sin（kDTπ）-
2sin（kDRπ）］ ／ （3k2πωswLg）

则总谐波电流有效值可表示为：

ΔＩrms鄄total= 鄱
k＝1

�∞ Ak

2姨
) *2姨 （5）

由于谐波次数越高，谐波电流值越小，因此式
（５）中 k 的上限可以取较大的有限值。
2.3 基于电流纹波的谐波电流计算方法

同样以 R 相为例，图 2 所示为实际输出电流 iR、
纹波电流 ΔiR 及对应的开关函数 SR 的波形。 假设开
关频率无限大，则在每个开关周期基波电流可认为
保持不变，如图中点划线所示。 电流纹波为一系列
三角波，根据式（1）可得当输出电流基波位于正半周
时，在一个开关周期 Ts 内，纹波电流的变化幅度为：
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图 1 背靠背变频调速系统主电路结构图
Fig.1 Main circuit of back鄄to鄄back frequency鄄variable speed regulation system
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图 2 R 相输出电流、纹波电流及开关函数
Fig.2 Output current，ripple current and

switching function of phase R

t

t
0
SR

-ΔIm
0

ΔIm
ΔiR

t
0

iR
ΔiR1 ΔiR2

Ts 2Ts

第 1 期 邹高域，等：高性能三相背靠背变换器主电路参数设计



ΔiR2=
ugR- UDC

3
（2-SS-ST）

Lg
DRTs （6）

同理，当输出电流基波位于负半周时，纹波电流
的变化幅度为：

ΔiR1=
ugR+ UDC

3
（SS+ST）

Lg
（１－DR）Ts （7）

由于电流没有跟踪误差，则纹波电流在每个周
期的平均值应为 0，即其正、负最大值的绝对值相同，
均为峰峰值的一半。 对于一个平均值为 0 的三角
波，其有效值 ΔIrms 与幅值 ΔIm 之间的关系是：

ΔIrms= ΔIm
3姨

＝ ΔiR2
２ 3姨

（8）

将式（2）、（6）代入式（8），并将开关函数用其平
均值占空比代替，可以得到：

ΔIrms= Ts

12 3姨 Lg

（1+M sin α）×

1+ M sin α
22 #ＵＤＣ－３Ｕgmsinn %α （9）

将一个开关周期内的谐波电流有效值在 1 个基
波周期内积分可以得到：

ΔIrms鄄total= 1
π

π
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2.4 仿真分析
由式（4）和式（10）可以看到，谐波电流与网侧交

流电感、直流母线电压和开关频率有密切关系。 以
用于驱动 55 kW 异步电机的背靠背变换器的整流侧
为例 ，采用式 （5）和式 （10）分别计算电网电流的
THD。 直流母线电压 UDC 固定为 700 V，改变开关频
率和网侧交流电感取值，得到额定运行状态下网侧
交流电流 THD 变化曲线如图 3 所示。

由图 3 可以看到，在不同开关频率和不同网侧
电感下，采用 2.2 节和 2.3 节中的 2 种方法计算得到的
THD 曲线几乎完全重合，此外，在 MATLAB ／ Simulink
中搭建的仿真系统得到的 THD 也与 2 种计算方法
的结果非常接近，这表明了 2 种谐波电流计算方法
的正确性。 值得注意的是，在采用基于傅里叶级数
的方法计算 THD 时，k 值取为 5 000，虽然能更接近实
际情况，但求解 1 次需要 5 min 左右。 为保证计算的
快速性，后面将采用基于电流纹波的 THD 计算方法。

3 背靠背变换器主电路参数设计

3.1 网侧电感在 PWM 整流电路中的约束关系
与通用变频器相比，背靠背变换器中的整流侧

前端需要交流电感，它不仅可以提供无功功率，使整
流侧可以运行在不同的工作模式下，而且能够滤除
电网电流中的谐波，使交流输出侧获得较好的电流
波形。 根据交流输出电流的性能指标，可得到网侧
电感与电路中各参数之间的相互关系。

a. 矢量三角形关系。
PWM 整流侧交流输出相电压 Urec、电网相电压

Ug、电网电流 Ig 之间的关系可由式（11）表示，其中 θ1
为网侧功率因数角，电网电流的有功部分由电机侧决
定，在背靠背变换器中功率流动方向不同，其额定值
也不同。

Urec
2= Ug

2+ ωLgIg 2-2 Ug ωLgIg sin θ1 （11）
整流侧的交流输出相电压峰值与直流母线电压

UDC 的关系为：
Urecm=UDCM≤UDCMmax （12）

其中，Mmax 为最大调制比，采用 SVPWM 时调制比最

大为 1 ／ 3姨 ，采用 SPWM 时调制比最大为 0.5，考
虑死区效应时其值略小。

将式（11）代入式（12），并取整流侧的功率因数
为 1，可得到确定网侧电感一个取值上限的公式为：

Ｌg≤ （UDCMmax）２－Ｕ2gm姨
ωIgm

（13）

其中，Igm 为电网基波电流峰值。
b. 电流的动态性能指标。
衡量整流器交流输出电流动态特性的指标之一

是电流跟踪速度。 网侧电感对输出电流的动态性能
产生一定的影响，电感越小，输出电流就能越快地达
到指令值，而电感越大，跟踪速度越慢，就有可能影
响电流的动态特性，可由此得到网侧电感的另一个
取值上限。

当正弦电流过零时，其变化率最大。 根据式（1）
和图 2 可以得到基波电流过零时开关管 V1R 在关断
阶段和导通阶段的电流变化幅度分别为：
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图 3 网侧交流输出电流 THD 变化曲线
Fig.3 THD curve of grid鄄side AC output current
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2.2 节方法， 2.3 节方法， 仿真结果
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ΔiR1= UDC（SS+ST）
3Lg

（１－ＤＲ）Ｔs （14）

ΔiR2= -UDC（2-SS-ST）
3Lg

ＤＲＴs （15）

为达到电流快速跟踪的要求，应满足：

ΔiR1+ΔiR2≥ΔiRmax= diR
dt t=0

Ts= IgmωTs （16）

将式（14）、（15）代入式（16），可以得到确定网侧
电感第 2 个取值上限的公式为：

Lg≤ UDC（SS+ST-2DR）
3Igmω

（17）

将式（2）代入式（17）并化简可得：

Lg≤ -UDCM sin α
2 Igm ω

≤ UDCMmax

2 Igm ω
（18）

c. 电流的稳态性能指标。
变换器的网侧输出电流中含有非常丰富的谐

波，对电网的危害较大，在前端加入交流电感可以起
到滤除谐波的作用，电感取值越大，网侧电流的谐波
含量越小。 因此可以选取 THD 作为衡量变换器输
出电流稳态特性的标准。 2.2 节和 2.3 节中给出的 2
种方法计算出的结果非常接近，其中基于电流纹波
的谐波电流计算方法比较简洁，可将其作为输出电
流稳态性能指标的依据。 根据定义，交流输出电流
的 THD 可表示为：

THD＝ 2姨 ΔIrms鄄total
Ｉgm

≤THDmax （19）

其中 ，THDmax 为电网允许的最大电流 THD。 将式
（10）代入式（19）即可确定网侧电感的取值下限。
3.2 主电路关键参数设计流程

根据 3.1 节中确定的电感取值依据可以看出，
电感的取值范围与直流母线电压、额定输出电流、开
关频率、THD 指标等参数有关。 由于在背靠背变换
器中，随着功率流向的变化，会存在不同的额定工作
点，因而网侧电感 Lg 的取值也会有所差异，因此需
要结合电机运行状态综合考虑网侧电感、直流母
线电压额定值等参数的取值。 具体设计步骤如图 4
所示。

以 55 kW 背靠背变频调速系统的设计为例，系
统指标如表 1 所示。

考虑到现有器件耐压限制，将直流母线电压定
在 500~1 000 V 的范围内变化，IGBT 的开关频率 fsw
分别取 1、2、6.4 kHz，根据图 4 的步骤得到电感 Lg 与
直流母线电压及开关频率之间的关系，如图 5 所示。
可以看到，随着开关频率的降低，Lg 的取值范围（阴
影部分）逐渐减小。 当开关频率为 1 kHz 时，Lg 已没
有合适的取值。 因此开关频率应选 2 kHz 以上。 在
本系统设计中，将开关频率取为 6.4 kHz，直流母线
电压额定值设定为 700 V，网侧交流电感在 0.75 ~
3.7０ mH 之间取值。

3.3 直流母线电容设计
在背靠背变换器中，虽然能够采用协调控制的

方法减小直流母线电容的体积［14鄄17］，甚至实现无直流
环节，但是由于实际系统中的非理想特性，整流侧与

设定 fsw、功率流向

遍历 UDC，计算
电感取值范围

改变功
率流向

功率流向改变？

电感有合适取值？

确定电感取值，
进而确定其他参数

N

N

Y

Y

图 4 主电路参数设计流程图
Fig.4 Flowchart of main circuit parameter design

指标 取值 指标 取值

电网电压 三相 380 V 变换器效率 ＞95%
电网频率 50 Hz 电机功率 55 kW

电网电流 THD ＜5 % 电机效率 90%

表 1 55 kW 背靠背变换器系统指标
Tab.1 System index of 55 kW back鄄to鄄back converter

图 5 电感取值范围与开关频率及
直流母线电压之间的关系曲线

Fig.5 Relationship between inductance range and
DC鄄link voltage for different switch frequencies

（a） 开关频率为 １ kHz
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（c） 开关频率为 6.4 kHz
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逆变侧的功率不可能在 1 个控制周期内达到平衡，
这部分能量需要由母线电容来承担，以维持直流母
线电压的稳定。 同时，由于控制系统存在采样延迟，
当电机功率突变，向网侧回馈能量，而整流侧仍向电
机侧输出满载功率时，母线电容上将承受这两部分
能量，使得母线电容的电压有较大的抬升，若母线电
压超过电容的耐受电压，将可能导致电容的损坏，进
而对其他元件造成损坏。 由此可确定母线电容的一
个下限值，以确保母线电压的波动限制在最大波动
范围之内。

假设整流侧和逆变侧的输出电流限幅均为 1，
系统在 n 个控制周期内达到功率平衡，则在该过程
中，母线电容上的最大功率波动为：

ΔEmax= （Prec+Pmotor）（nTc+Td） （20）
其中，Prec 为变频器整流侧的额定输出功率；Pmotor 为
电机额定功率；Tc 为系统的控制周期，与开关周期相
同；Td 为控制延迟，通常为 1 个开关周期。

由此可以得到确定母线电容取值下限的公式为：

ＣＤＣ≥ （Prec+Pmotor）（n+1）Ts

U 2
DC ΔＵＤＣmax+ 1

2 ΔU 2
DCmaxx # （21）

其中，ΔＵDCmax 为直流母线电压最大波动率。

4 实验结果

根据表 1 中的指标，设计的 55 kW ／380 V 背靠背
变频调速系统的电路参数为：UDC=700 V，Lg= 2 mH，
CDC= 4 700 μF，fsw = 6.4 kHz，功率模块 IGBT 型号为
FF300R12ME3。 设计样机的直流母排采用层叠母
排，以减小 IGBT 在关断时产生的电压尖峰和开关过
程中的电磁干扰。

图 6 给出了电机满载时的系统实验波形。 图 6
（a）、（b）分别为电动模式和发电模式下电机满载运行
稳态波形，电网相电压 ugR 上的毛刺主要是由 6RA70
的晶闸管换相造成的。 由于 6RA70 加载的限制，在
发电模式下最高只能在 40 Hz 时加到满载。 可以看
到系统较好地实现了功率的双向流动。 经测定可
知，电动模式和发电模式下的功率因数均在 0.999 4以
上，系统在电动模式额定运行时的效率为 97%，在发
电模式下 40 Hz 满载运行时的效率为 96.33%，达到
系统的设计要求。 图 6（c）为电机满载转速突减的波
形，方框内的部分放大后分别对应后 4 个子图。 由图
6（c）可见，电机运行状态的突变使得母线电压有一
定程度的抬升，波动幅度约为 30V，在直流母线电压
额定值的 5% 以内。

图 7 给出了开关频率 6.4 kHz，不同网侧电感下
系统额定运行时的电网电流 THD。 在发电模式下电
机运行频率仍为 40 Hz。 当网侧电感为 2 mH 和 1mH
时，电网电流 THD 均在 5%以下，而当电网电感降至
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0.6 mH时，电流 THD为 5.9%，超出了预设的系统 THD
指标，这与仿真分析的结果一致。 由图 7（d）可见，网
侧电感 2 mH，电机工作在发电模式下 40 Hz 满载时，
电网电流 THD 在 5%以下。 由于电机和变换器存在
损耗，电机额定运行在发电模式时的电网电流小于电
动模式时的电流，因此发电模式下的电流 THD 略高。
为保证变换器在功率双向流动时电网电流 THD 均能
达标，在选取电感值时应优先满足发电模式。

表 2 为电网电流 THD 的实验结果和计算结果，
计算结果与实验结果较为吻合。 实验结果的 THD
略高于计算结果，主要源于电网电压含低次谐波。
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（a） 网侧电感 2 mH，电机工作于电动模式 50 Hz 满载
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图 6 电机满载下的系统实验波形
Fig.6 Experimental waveforms of system with full load
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（b） 网侧电感 1 mH，电机工作于电动模式 50 Hz 满载

THD=4.3458 %
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（c） 网侧电感 0.6 mH，电机工作于电动模式 50 Hz 满载

THD=5.906 3 %
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图 7 电网电流 THD
Fig.7 Grid current THD
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（d） 网侧电感 2 mH，电机工作于发电模式 40 Hz 满载

THD=3.709 9 %

电感取值 ／ mH

0.3 9.8200 9.738
0.6 5.9063 4.869
1.0 4.3458 2.921
2.0 2.0009 1.461

THD ／ ％
实验结果 计算结果

表 2 电流 THD 的实验与计算结果对比
Tab.2 Comparison of current THD between

experimental and calculative results

5 结语

本文提出一套适用于高性能三相背靠背变换器
的主电路设计方法。 以用于 55 kW 异步电机变频调
速的背靠背变换系统为例，结合功率双向流动的特
点，对系统的主电路参数进行合理设计。 推导了三
相 PWM 整流器中 2 种不同的谐波电流的计算方
法，作为变换器主电路参数的设计依据。 由于背靠
背变换器在功率正反向流动时的额定工作点不同，
因此，需要综合考虑不同的运行状态进行主电路参
数设计。 实验表明，根据本文提出的设计方法得出
的主电路参数能够满足系统的设计指标，从而验证
了本文所提设计方法的有效性。
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Design of main circuit parameters for high鄄performance
three鄄phase back鄄to鄄back converter

ZOU Gaoyu，ZHAO Zhengming，YUAN Liqiang，YIN Lu
（State Key Lab of Control and Simulation of Power Systems & Generation Equipments，

Department of Electrical Engineering，Tsinghua University，Beijing 100084，China）

Abstract： The main circuit parameters of back鄄to鄄back converter are designed according to the overall
requirement of frequency鄄variable speed regulation system for high鄄performance three鄄phase induction motor.
With the THD of grid current as the judgment index of current steady鄄state performance，two methods of
current harmonics calculation are derived. The relationship between the grid鄄side filter inductor ／DC鄄link
capacitor in main circuit and the system performance is analyzed in detail and the design principles are
proposed for these two energy鄄storage components. The main circuit parameters are properly designed based
on two facts：the power of back鄄to鄄back converter flows in both directions and the DC鄄link voltage is
controlled. A prototype of back鄄to鄄back converter is developed for a 55 kW induction motor and the
feasibility of the proposed design method is verified by its simulative and experimental results.
Key words： back鄄to鄄back； electric converters； Fourier transforms； harmonic current； THD； DC鄄link capacitor
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Analysis of low frequency oscillation in single鄄phase grid鄄connected inverter
with LCL filter

ZHOU Lin，LONG Yanping，ZHANG Mi，CHAO Yang，ZHENG Guanghui
（State Key Laboratory of Power Transmission Equipment & System Security and New Technology，

Chongqing University，Chongqing 400030，China）
Abstract： The oscillation phenomenon in single鄄phase grid鄄connected inverter with LCL filter is analyzed.
MATLAB ／Simulink simulation is performed based on the average model of system，which shows that，the
oscillation phenomenon occurs in a stable system along with the change of regulating coefficient. The discrete
model of grid鄄connected inverter is deduced by using the stroboscopic sampling method. The system stability
is analyzed according to the eigenvalues of Jacobian matrix，which reveals that the Hopf bifurcation occurred
in system causes the oscillation phenomenon. The bifurcation point is accurately predicted by analyzing the
change of eigenvalues. A method combined with the characteristic equation is given to determine the
oscillation frequency. The correctness and validity of theoretical analysis are verified by experiments.
Key words： grid鄄connected inverter； electric filters； discrete model； Hopf bifurcation； oscillation frequency
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