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摘要： 从系统高频共模等效模型入手，分析确定产生共模电流的激励源；改进传统抑制共模电压空间矢量调
制（SVM）算法，优化三相三电平车网互动（V2G）开关状态转换次序，形成五段式去冗余 SVM 算法，有效抑制
共模电压，但三相三电平 V2G 中点电位不平衡会对共模电压产生影响，限制了共模电流抑制效果。 提出了从
控制算法和拓扑改进 2 条途径分别实现中点电位平衡的控制方法。 采用控制算法途径时，引入虚拟空间矢量
调制（NTV2），剔除输出共模电压幅值较大的冗余小矢量，保证了共模电流抑制效果；重新定义虚拟小矢量和
虚拟中矢量，在新型虚拟矢量空间下，提出分区域的混合调制策略，使其开关频率固定，通过控制开关周期内
的平均中线电流为零实现中点电位平衡。 采用拓扑改进途径时，调制方式仍采用上述五段式去冗余算法，以
抑制共模电流；在直流母线处引入 H 桥平衡电路（或与之等效的单桥平衡电路），根据中点电位的偏移方向，
选择平衡电路工作模式来调整直流母线电容所带电荷量，从而抑制中点电位的偏移，并可设置电压误差滞环，
进一步增强了该方法的普适性和鲁棒性。 仿真实验验证了理论分析和 2 套协同控制策略的正确性。
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0 引言

面对日益严峻的能源危机，推动电动汽车产业的
发展，实现车辆和电网的双向能量互动 V2G（Vehicle鄄
to鄄Grid）已成为大势所趋。 目前 V2G 技术的发展趋
于集成化。 比亚迪双向逆变式充放电技术革新了现
有各类外置式充电设备，直接集成于电机控制器，类
似将整个充电柜缩小放进车里，既能实现交流大功
率充电，又能把电池里的直流电反向变成交流电实现
放电［1鄄2］。 国内某知名公司最新开发的双向逆变式多
功能电机控制器也实现了同样的功能。

V2G 系统的集成化得益于非隔离型的级联结
构。 双向脉宽调制（PWM）变换器搭配以双向半桥变
换器，省去了笨重的工频变压器或者复杂的高频变压
器，在简化系统结构的同时，有效提高了逆变效率和
功率密度。 一方面，双向半桥拓扑简单实用，能量转
换效率高，开关元件和二极管承受的电压、电流应力
小；另一方面，级联结构可以有效利用前级升压电路
对动力电池输出电压进行升压，平抑动力电池输出电
压的波动，保证后级逆变器交流并网对直流母线电压
的需求。 但非隔离型 V2G 拓扑由于车载动力电池和
电网缺少直接的电气隔离，形成的共模电流会增加进
网电流谐波，甚至带来安全隐患，还会影响设备的正
常使用，加速设备老化［1鄄3］。 因此，抑制共模电流对于

非隔离型 V2G 系统的发展和安全使用至关重要。
从现有文献看，所提出的共模电流抑制途径大体

可分为增大共模回路阻抗和改进调制策略两大类，
其中增大共模回路阻抗又可分为增加共模电压滤波
器、改变共模回路拓扑、电路参数匹配等多种方式。
增加共模电压滤波器会不同程度地增加系统的器件
数量和开关损耗，但性能可靠，可简化控制策略；改
变共模回路拓扑则契合非隔离结构对高功率密度和
结构简单的追求［4鄄7］。

目前，鲜有文献针对非隔离型 V2G 系统的共模
电流抑制问题展开研究，文献［8］研究了三电平光伏
逆变器的共模特性，论证和总结了共模电流的抑制
途径，但没有考虑级联结构下共模电流的特点。 文献
［9］列举出了非隔离三相光伏系统带两电平 Boost 变
换器时共模电流的表达式，并分析了共模电流的规
律。 但系统拓扑中 DC ／DC 和 DC ／AC 部分采用单向
导通二极管连接，使得所得结论不易推广且不能实现
能量的双向流动。 文献［10］提出一种消除共模电压
的空间矢量脉宽调制（SVPWM）算法，算法只采用输
出共模电压为零的矢量状态合成参考矢量，从仿真结
果上看，实现了共模电压的完全抑制。 但这种算法
存在很大缺陷，由于合成矢量较少，造成参考电压过
渡不平滑，输出线电压中总谐波畸变率（THD）很大，
直流电压利用率相对较低，并不适合于实际工程应
用。 文献［11］提出一种改进的虚拟空间矢量方法，可
以有效在输出电压全范围内控制中点电位平衡。 但
在定义虚拟矢量时，仍然采用输出共模电压幅值较大
的基本矢量，不利于共模电压的抑制，限制了该方法
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的推广。 文献［12］提出一种应用于三电平电路中的
平衡电路，基于 Buck鄄Boost 原理的电路拓扑，以及应
用硬件电路控制中点平衡的思路，具有一定的借鉴意
义，但文中并未仔细研究参数的具体设计过程，也未
将其应用于非隔离双级结构中，使所提方法具有较强
的局限性。

针对非隔离 V2G 系统共模电流抑制问题和三
电平固有的直流侧中点电位平衡问题，本文分别从
控制算法和拓扑改进 2 条途径入手，提出 2 套协同
控制策略。 控制算法途径：致力于改进调制策略，本
文采用的五段式去冗余算法，具有很好的共模电压
抑制能力，在此基础上，构建新型虚拟矢量空间，完
成了五段式去冗余算法的虚拟矢量化，能够在全范
围内控制中点电位平衡，同时，为了使其开关频率固
定，给出另一套虚拟小矢量的定义，提出分区域的混
合调制策略。 拓扑改进途径：调制方式仍然采用五
段式去冗余算法，在直流母线处引入 H 桥平衡电路
（或与之等效的单桥臂平衡电路），根据中点电位的
偏移方向，选择平衡电路工作于升压斩波模式或是
降压斩波模式，调整直流侧电容所带电荷量，实现中
点电位平衡的控制。 这 ２ 种方法较好地实现了抑制
共模电流和平衡中点电位的控制。 最后通过实验验
证了这 ２ 种方法的可行性和有效性。

某知名科技公司在其开发的集成化充放电设备
中，已率先使用交流快充技术，三相充放最大功率可
达 40 kW，远大于传统车载充电机的 3 kW 功率水平。
这一成果虽然会对现有行业标准和规范带来一定冲
击，但因其揭示了行业未来的发展趋势，有其自身的
合理性和先进性。 因此，考虑 V2G 技术高压大功率
的工程应用前景，应优先采用三电平（亦称为中点箝
位三电平）PWM 变换器，配合以 SVPWM 技术，相对
于载波调制技术（如正弦脉宽调制（SPWM）），将具
有直流电压利用率高、动态响应快等突出优势。 三

电平 PWM 变换器每相桥臂包含 4 个功率开关管，对
应输出电压有 3 种状态：Udc ／ 2、0 和 -Udc ／ 2（其中 Udc

为直流母线输出电压）。 三电平 PWM 变换器相对于
两电平变换器的优势在于：三电平 PWM 变换器每个
主功率开关管上承受的电压应力更小，只有两电平变
换器的一半；三电平 PWM 变换器共有 27 个空间电
压矢量来合成参考矢量，在开关频率不高的情况下依
然能够保证输出电压有较好的正弦度；在控制方式
及开关频率相同的情况下，三电平 PWM 变换器输入
电流的谐波远小于两电平变换器。

1 非隔离 V2G 系统的共模电流等效模型

非隔离型三相三电平 V2G 系统示意图如图 1 所
示。 图中，P 为 AC ／DC 和 DC ／DC 的共阳极点，即直
流正母线上某点，同理 Q 为直流负母线上某点；a 相
的 ４ 个功率开关管分别为 VTa1、VTa2、VTa3 和 VTa4；Upv 为
车载电池输出电压；Cpv1 和 Cpv2 为动力电池与大地之
间的寄生电容；LA、LB、LC 包含 PWM 变流器输出滤波
电感及线路阻抗，与外加滤波电容 Cf 共同构成 LC 滤
波电路；ugrid 为网侧交流电压。

共模电压和回路阻抗共同决定共模电流的性
质。 在非隔离型 V2G 电路中，开关器件的高频变化
是共模效应，即共模电流产生的根本原因。 因此，本
文从系统共模等效模型入手，分析确定产生共模电流
的激励源。

非隔离型 V2G 电路的共模模型见图 2（a）。 对于
共模模型，电网电压属于低频信号，短接以后得到其
简化共模模型，见图 2（b）。 其中，寄生电容 Cpv=Cpv1+
Cpv2，uAQ、uBQ、uCQ 和 uNQ 分别为变流器输出端 A、B、C、
N 对公共参考点 Q 的电压。

对于本文非隔离并网带双向半桥变换器的三相
系统而言，由其简化共模模型易知，前级变换器不影
响 V2G 系统的共模电流。

图 1 非隔离型三相三电平 V2G 系统示意图
Ｆｉｇ．1 Schematic diagram of transformer鄄less three鄄phase three鄄level V2G system
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（b） 简化模型

图 2 非隔离型 V2G 系统高频共模等效模型
Ｆｉｇ．2 High鄄frequency common鄄mode equivalent

model of transformer鄄less V2G system
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� � 由节点电压法，可得：

sCpv+ 1
sLA

+ 1
sLB

+ 1
sLC

C "uQ=-
uAQ

sLA
+ uBQ

sLB
+ uCQ

sLC
C "

（1）
其中，uQ 为 Q 点的电压。 正常运行时交流侧系统三
相是对称的，三相参数完全相同，即 LA= LB= LC= L，
可得共模电流表达式为：

iN=-
sCpv

s2CpvL ／ 3+1
× uAQ+uBQ+uCQ

3
（2）

由于前级结构对系统共模电压无贡献，共模电压
ucm 仍是三相桥臂输出电压的算数平均值，即：

ucm= 1
3 鄱

J＝A，B，C
uJQ （3）

将式（3）变换回时域，得：

ucm= 1
3 L diN

dt + 1
Cpv

乙iN dt （4）

由式（4）可知：非隔离型三相三电平 V2G 系统
的共模电流的大小与寄生电容 Cpv、输出滤波电感 L、
共模电压源（电压源 uAQ、uBQ、uCQ 之和）有关。 共模电
压的幅值和频率由直流母线电压和调制策略决定。
下面从空间矢量调制（SVM）策略入手，探讨共模电
压的抑制方法［9］。

2 抑制共模电压的五段式去冗余 SVM 算法

现将电位参考点上移至直流侧分压电容中点，
原因在于：在中点电位保持平衡的前提下，并不影响
上述结论的成立；参考点上移以后，系统输出共模电
压将以 0 为中心呈对称分布，便于分析和发现规律。

定义三电平变流器三相桥臂输出：P 代表高电
平，O 代表零电平，N 代表低电平。 图 3 为空间状态
矢量图，表 1 为矢量空间中各基本矢量状态对应的
共模电压。

由表 1 可知，三相三电平系统输出的共模电压有
±Udc ／ 2、±Udc ／ 3、±Udc ／ 6 和 0 共 7 个电平。 常见的非
隔离 V2G 系统，为了提高电压利用率以及减少输出
电流的谐波含量，均采用包含所有小矢量、中矢量和
大矢量并且开关动作最少的调制方式，即传统的七段
式 SVM 算法，以实现在同等的开关频率时谐波含量
较小的目的。 但由图 4 可以看出，在这种调制方式
下，共模电压变化率最高可达 Udc ／ 3。 这对于非隔离
V2G 系统而言，会产生远远大于 VDE-0126-1-1 国
际标准的共模电流（要求共模电流低于 300 mA，目前
国际上并没有针对非隔离型 V2G 共模电流的标准，
因此本文借用非隔离型光伏并网的共模电流标准，
标准规定若并网共模电流大于 300 mA，则必须在
0.3 s 内离网），危及工作设备及操作人员的安全［10］。

通过判断参考矢量 Uref 所处的大扇区和小区
域，本文选择输出共模电压幅值不大于 Udc ／ 6 的矢量
状态合成参考矢量。 这比传统三电平 SVM 算法产生
的共模电压幅值最大值 Udc ／ 3 减少了一半，有效抑制
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图 3 空间状态矢量图
Ｆｉｇ．3 Space state vectors

基本矢量的开关状态 对应的共模电压

OOO，PON，PNO，OPN，ONP，NPO，NOP 0
PNP，PPN，NPP，OOP，OPO，POO Udc ／ 6
NPN，NNP，PNN，ONO，OON，NOO -Udc ／ 6

PPO，POP，OPP Udc ／ 3
ONN，NON，NNO -Udc ／ 3

PPP Udc ／ 2
NNN -Udc ／ 2

表 1 基本矢量状态和对应的共模电压
Table 1 Basic vector states and corresponding

common鄄mode voltage
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图 4 传统三电平 SVM 算法系统共模仿真波形
Ｆｉｇ．4 Simulative common鄄mode waveforms of system

by traditional three鄄level SVM algorithm
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了共模电压大幅值、高频率的脉动。 在合成 Uref 的矢
量选择上，本文算法与传统抑制共模电压 SVM 算法
相同，所不同的是，本文进一步优化了开关状态转换
顺序。 由图 3（b）可见，输出共模电压较大的冗余小
矢量被剔除，同时，SVM 采用五段式发波方式，形成
了本文的五段式去冗余 SVM 算法。

相比于传统抑制共模电压 SVM 算法，五段式去
冗余 SVM 算法每次以正小矢量作为起始矢量，保证
了参考矢量在更换扇区时，最多有一相开关动作（在
小扇区 1—5 可以实现“无缝切换”，即三相开关均不
需动作），从而抑制高幅值的共模电压尖峰脉冲。 同
时，开关状态切换在相邻矢量状态之间进行，每次只
有一相开关动作，有效避免了表 2 中传统抑制共模电
压 SVM 算法由 -Udc ／ 6 到 Udc ／ 6 的跳变；优化后开关
切换次数尽可能少，以减少开关损耗，如表 2 所示，
在小扇区 5，将开关次数由 6 次减小为 4 次。

值得一提的是，遵循上述优化原则，为了获得较
好的效果，小扇区 6 采用不对称矢量合成方法，相对
于传统抑制共模电压 SVM 算法，将开关次数由 6 次
减小为 4 次。 同时，以中矢量 PON 开头，而不是负
小矢量 OON，有效防止了参考矢量扇区转变时的矢
量突变。 2 种算法的具体开关状态转换顺序如表 3
所示。

结合从图 5 显示的共模电压抑制效果来看，五
段式去冗余算法较好地将输出共模电压幅值的最大
值限制在 Udc ／ 6，可以有效减少共模电压带来的负面
效应。

同时，在典型调制度 m=0.85 下，通过对不同控
制策略下系统输出线电压进行快速傅里叶变换
（FFT），对比表 4 发现，本文所提五段式去冗余 SVM
算法，谐波含量明显低于传统的抑制共模电压 SVM
算法，甚至低于传统三电平 SVM 算法，在共模电压
幅值、线电压基波值和 THD 含量等方面显示了较优
的综合性能。

3 抑制共模电流和中点平衡的协同控制

3.1 控制算法途径：基于新型虚拟矢量法的混合调
制策略

直流母线电容的中点电位平衡，是三电平固有的
问题，见图 5（b），中点电位的波动会引起输出波动
的畸变和谐波含量的增加，图中 Udc1、Udc2 分别为直流
母线电容 C1 和 C2 上的电压。 同时，从图 5（a）中共
模电压放大以后的波形亦可以看出，中点电位的偏移
将直接影响抑制共模电压的效果［11鄄13］。 因此，本文在
图 3 所示的去冗余传统矢量空间下，提出基于新型虚
拟矢量法的混合调制策略。

为了有效控制共模电压，本文在去冗余后的传统
矢量空间下，对传统虚拟空间矢量调制（NTV2）方法
中的虚拟小矢量和虚拟中矢量进行重新定义，舍弃传
统小矢量，增加了中矢量和大矢量的使用，完成新型
虚拟矢量空间的构建。 新型虚拟矢量空间在扇区 I
中的空间矢量图如图 6 所示。

算法 共模电压幅值 线电压 THD ／ ％
传统三电平 SVM Ｕdc ／ 3 39.77

传统抑制共模电压 SVM Ｕdc ／ 6 42.46
五段式去冗余 SVM Ｕdc ／ 6 35.12

表 4 和传统抑制共模电压 SVM 算法的比较
Table 4 Comparison with traditional SVM algorithm

for common鄄mode voltage suppression

小扇区
开关状态转换顺序

传统抑制共模电压 SVM 五段式去冗余 SVM

1、2 OOO OON POO
OON OOO

POO OOO OON
OOO POO

3、4 OON PON POO
PON OON

POO PON OON
PON POO

5 POO PON PNN
PON POO

POO PON PNN
PON POO

6 PON PPN OON
PPN PON

PON OON PON
PPN PON

表 3 传统抑制共模电压 SVM 和五段去冗余 SVM 算法在
扇区 I 的开关状态转换顺序表

Table 3 Switching sequence of sector鄄I by traditional
SVM algorithm and five鄄segment SVM algorithm for

common鄄mode voltage suppression

算法 共模电压变化 开关切换次数

传统抑制共模
电压 SVM

0 - Udc

6
Udc

6 - Udc

6 0 6

五段式
去冗余 SVM

Udc

6 0 - Udc

6 0 Udc

6 4

表 2 和传统抑制共模电压 SVM 算法的比较
Table 2 Comparison with traditional SVM algorithm

for common鄄mode voltage suppression

图 5 五段式去冗余 SVM 算法作用时系统仿真波形
Ｆｉｇ．5 Simulative waveforms of system by

five鄄segment SVM algorithm
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-200
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（a） 系统共模电压及其放大波形
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-150
0.4915 0.4918

320

300

280

U d
c
／V

0.20 0.22 0.24 0.26 0.28 0.30
t ／ s

（b） 直流母线电容电压 Udc1、Udc2 波形

Udc1

Udc2
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小扇区 开关转换顺序

1 PPN OOO PNN
2 PNO OOO OPN PPN PON PNN
3 OOO OPN PON PNO PNN
4 PNO OOO OPN PPN PON PNN
5 OOO PNO PON OPN PPN
6 OPN PPN PON PNO PNN

表 5 新型虚拟矢量调制法在扇区 I 的开关转换顺序
Table 5 Switching sequence of sector鄄I of NTV2

U′m1= 1
3 Um（OPN）+ 1

3 Um（PON）+ 1
3 Um（PNO）

5 6

4
21 U′l1=Ul（PNN）

α

β
U′l2=Ul（PPN）

U′s1= 1
3 U0（OOO）+ 2

3 Ul（PNN）

U′0=U0（OOO）

3

U
′s2=

1 3
U 0

（O
OO

）
+

2 3
U l

（P
PN

）

图 6 新型虚拟矢量空间在扇区 I 的空间矢量
Ｆｉｇ．6 Space vectors in sector鄄I of NTV2

小扇区 开关转换顺序

1 OPO POO OOO OON ONO
2、3 OOO OPN PON PNO PNN
4、5 OOO PNO PON OPN PPN
6 OPN PPN PON PNO PNN

表 6 混合调制下的开关转换顺序
Table 6 Switching sequence of hybrid modulation

� � 定义虚拟零矢量为：
U ′0=U0（OOO） （5）

定义虚拟大矢量为：

U′l1=Ul（PNN）

U′l2=Ul（PPN）
（6）

显然，虚拟零矢量 U ′0 跟基本零矢量 U0（OOO） 相同；
虚拟大矢量 U ′l1、U ′l2 跟基本大矢量 Ul（PNN）、Ul（PPN） 相
同，故这 2 类虚拟矢量 U′0、U′l1、U′l2 产生的中点电流
均为零。

下面重新定义虚拟小矢量和虚拟中矢量。
虚拟小矢量 U ′s1、U ′s2 采用基本零矢量和基本大

矢量合成，定义虚拟小矢量为：

U′s1= 1
3 U0（OOO）+ 2

3 Ul（PNN）

U′s2= 1
3 U0（OOO）+ 2

3 Ul（PPN）

（7）

基本零矢量和基本大矢量产生的中点电流都为
零，故虚拟小矢量 U ′s1、U ′s2 产生的中点电流也为零。
由此定义的虚拟小矢量，与基本小矢量相比，其方向
不变，但是幅值变为原来的 2 ／ 3。

虚拟中矢量 U ′m1 采用最近 3 个基本中矢量合成，
定义虚拟中矢量为：

U′m1= 1
3 Um（OPN）+ 1

3 Um（PON）+ 1
3 Um（PNO） （8）

基本中矢量 Um（OPN）、Um（PON） 和 Um（PNO） 产生的中点
电流分别为 ia、ib 和 ic，故整个虚拟中矢量 U′m1 作用时
间内产生的中点电流为（ia+ ib+ ic） ／ 3=0。

由以上分析可知，新型虚拟矢量空间中的 4 类
基本矢量都能保证产生的中点电流为 0，故理论上能
够在全范围内控制中点电位平衡。

新型虚拟矢量法下的开关转换顺序如表 5 所
示。 由表 5 不难发现：在新型虚拟矢量空间下，每个
小扇区采用的开关状态个数不一样，例如，小扇区 1
采用的开关状态分别为 PPN、OOO 和 PNN，而小扇
区 4 采用的开关状态分别为 PNO、OOO、OPN、PPN、
PON 和 PNN。 这将导致开关频率不固定，且不利于
算法的工程实现。

为了改善这一缺点，本文给出另一套新型虚拟
小矢量的定义如下。

虚拟小矢量 U ″s1、U ″s2 采用最近 3 个基本小矢量
合成，定义虚拟小矢量为：

U ″s1= 1
3 Us（ONO）+ 1

3 Us（POO）+ 1
3 Us（OON）

U ″s2= 1
3 Us（POO）+ 1

3 Us（OON）+ 1
3 Us（OPO）

（9）

其幅值为相应扇区原小矢量的 2 ／ 3，相角与对应小矢
量相同。 由于基本小矢量 Us（ONO）、Us（POO） 和 Us（OON） 产
生的中点电流分别为 - ib（t）、- ia（t）和 - ic（t），故虚拟
中矢量 U ′s1 产生的中点电流为 -（ia+ ib+ ic） ／ 3=0，同
理可知，虚拟中矢量 U ′s2 产生的中点电流也为 -（ia+
ib+ ic） ／ 3=0。

前后 2 种对虚拟小矢量的定义，在扇区划分上是
一致的，方便了混合调制策略的实施。 在此基础上，
提出基于新型虚拟矢量法的混合调制策略：在小扇区
1，采用虚拟小矢量 U ″s1、U ″s2，增加小区域所需的开关
状态个数；而当参考矢量落在其他小区域时，采用虚
拟小矢量 U ′s1、U ′s2，其余虚拟矢量不变。 这样可以有
效协调各个小扇区采用的开关状态个数，使其开关
频率固定。 另外，定义 U′s1、U′s2 增加了中矢量和大矢
量的使用，而定义 U ″s1、U ″s2 强化了小矢量的使用，使
得在不同调制度下，基于新型虚拟矢量法的混合调制
策略都能较好地完成稳定中点电位的控制目标［14］。

进而优化合成参考电压矢量的开关状态转换序
列，使相邻开关状态输出的共模电压只在 Udc ／ 6 和 0，
或 -Udc ／ 6 和 0 之间变化，不能在 Udc ／ 6 和 -Udc ／ 6 之
间变化。 这样既避免了输出共模电压的突变，也减
少了一个周期内开关状态的切换次数。

综上，以扇区 I 为例，一个周期内的开关状态转
换序列如表 6 所示。
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� � 当参考电压矢量位于小扇区 1 时，2 个采样周
期内基本矢量的作用序列如图 7 所示。

最后根据伏秒平衡原理，计算一个控制周期 Ts

内参与调制的各虚拟矢量的作用时间。 以参考矢量
Uref 位于扇区 I 的小扇区 1 为例，此时 Uref 由 U ′0、U ″s1、
U ″s2 合成，且在一个控制周期内各作用时间分别为 t ′0、

t ′s+、t ′s-，如表 7 所示，k 为调制比，且 k= 3姨 Uref ／ Udc。

如果后续小扇区内会涉及虚拟中矢量和虚拟大
矢量，同理设相应的作用时间为 t′m、t′l1、t′l2（t′l1 和 t′l2 对
应采用 ２ 个虚拟大矢量合成目标矢量的情形），旨在
呈现一个解算基本矢量作用时间的通式，则有：

tOOO
tONO
tPOO
tOON
tOPO
tPNN
tPPN

N
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
#
##
$

%
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&&
'

=

1 0 0 0 0 0

0 1
3 0 0 0 0

0 1
3

1
3 0 0 0

0 1
3

1
3 0 0 0

0 0 1
3 0 0 0

0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 0

N
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
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&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
&
'

t′0
t′s+
t′s-
t′m
t′l1
t′l2

N
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0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
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0
0
0
00
$
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&
&
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&
&
&
&
&
&
&
&
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&
&&
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（10）

式（10）由新型虚拟矢量空间又反变换回传统矢
量空间，得到各基本矢量的作用时间，为控制策略的
仿真实现奠定了基础。

该方法的本质是借鉴虚拟矢量算法的思想，引
入新的虚拟小矢量和虚拟中矢量，在矢量合成时，着
重考虑一个周期内矢量作用效果的平衡，控制每个
周期内的平均中线电流为零。
3.2 拓扑改进途径：H 桥中点平衡电路

3.1 节通过改进调制策略对中点电位平衡进行
控制，但是在一些特定的环境中很难实现中点电位
的完全平衡，比如在深度调制或者在功率因数很低的
情况下，中点电位都会存在波动或者偏移 ［15］。 通过
硬件电路的方法来实现中点电位的平衡就可以简化
控制策略，可靠地实现平衡。
3.2.1 H 桥电路实现中点平衡控制的拓扑和控制
原理

系统调制策略仍然采用五段式去冗余 SVM 算
法，在此基础上，在直流母线处引入 H 桥中点电位
平衡电路，电路拓扑如图 8 中所示，由 IGBT 开关管
Vb1 和 Vb2、续流二极管 VDb1 和 VDb2、平衡电感 Lb1 和
Lb2 组成，因形似大写字母“H”，故称为 H 桥平衡电
路。 图中 C1 和 C2 为直流侧分压电容。 当电路达稳态
时，直流母线电压 Udc 恒定，可以根据中点电位的偏
移方向，选择平衡电路的工作模式。 通过调整电容 C1

和 C2 所带的电荷量，从而控制中点电位的偏移 ［16］。

当电路中 Udc1＜Udc2 时，中点电位偏高，需要 H
桥平衡电路工作在降压斩波模式。 因此，开关管 Vb1

导通，Vb2 断开，电流从直流母线出来，依次流过 C1、
Lb1、Vb1，经 DC ／DC 部分反并联二极管回到直流侧，
使电感 Lb1 储能，电流环路由图 8 中虚线标出；当开
关管 Vb1 关断时，电流经过 Lb1、VDb1 和 C1 形成回路，
存储在电感 Lb1 上的电能回送至直流母线，使中点电
位降低，直至和 C2 两端的电压在一定的范围内达到
平衡，电流环路如图 8 中点划线所示。

当电路中 Udc1＞Udc2 时，中点电位偏低，需要 H 桥
平衡电路工作在升压斩波模式。 因此，开关管 Vb2 导
通，Vb1 断开，电流从直流母线流出，依次流过 Vb2、
Lb2、C2，经 DC ／DC 部分反并联二极管回到直流侧，给
电容 C2 充电，并且使电感 Lb2 储能，当开关管 Vb2 关
断时，电流经过 Lb2、C2 和 VDb2 形成回路，存储在电感

U′s1 = 1
3

（Us（ＯＮＯ）＋Us（ＰＯＯ）＋Us（ＯＯＮ）） t ′s+ =２kTs sin
π
3 -- *θ

U′s2 = 1
3

（Us（ＰＯＯ）＋Us（ＯＯＮ）＋Us（ＯPO）） t ′s- =２kTs sinθ

U′m1= 1
3

（Um（OPN）＋Um（PON）＋Um（PNO）） 0

U′l1 =Ul（PNN） 0
U′l2 =Ul（PPN） 0

U′0 =U0（OOO） t ′0 =Ts １－２ksin
π
3 ++ ,θθ .

基本虚拟矢量 作用时间

表 7 新型虚拟矢量空间下基本虚拟矢量的作用时间
Table 7 Action time of basic virtual vectors of NTV2

图 8 H 桥平衡电路拓扑应用于非隔离 V2G 系统中
Ｆｉｇ．8 Transformer鄄less V2G system with H鄄bridge

balancing circuit

DC ／ DC

Vb2

Lb2

C1

C2VDb2

Lb1

VDb1

Vb1

N

+

-

O
P

O O O O O OO
P

P
O O O

N N
O O

P
O

O O O
N

O O
N

O O O

Ts Ts

a
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c

图 7 采用新型虚拟矢量调制法时在扇区 I 的
基本矢量作用序列

Ｆｉｇ．7 Action sequence of basic vectors in
sector鄄I of NTV2
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Lb2 上的电能转移到 C2 上，使中点电位升高，直至和
C1 两端的电压在一定的范围内达到平衡。
3.2.2 平衡电感的设计

不妨设在平衡电路的一个控制周期中，中点流出
电荷 QPQ 由流过平衡电感的平均续流电流 ipq 决定，
开关管的开关周期为 T，其中导通和关断时间分别为
Ton 和 Toff，则有：

QPQ=
T

0乙ipqdt= ipqT （11）

直流母线电容为 Cl =C1+C2，此时流入中点的电
荷为：

QPQ0= Cl（UC1-UC2）
2

（12）

控制中点电位平衡，令每个周期内流入、流出中
点的电荷相等。 即 QPQ = QPQ0 ，可得 ipq 的表达式为：

ipq= Cl（UC1-UC2）
2T

（13）

假设开关管工作在理想状况下，不考虑管压降。
当工作在图 8 所示的降压斩波模式时，开关管 Vb1 导
通，电感 Lb1 两端电压可以表示为：

ULb1=UC2=Lb1ΔILb1max ／ Ton （14）
其中，ΔILb1max 为当开关管 Vb1 导通时流过电感 Lb1 的
最大电流。

同理，当 Vb1 关断时，电容 C1 两端的电压可以表
示为：

UC1=Lb1ΔI′Lb1max ／ Toff （15）
其中，ΔI′Lb1max 为当开关管 Vb1 关断时流过电感 Lb1 的
最大电流。

由于理想状态下，电感中的电流不能突变，可以
假设 ΔILb1max=ΔI′Lb1max。 设置 H 桥平衡电路的占空比为
d，由以上公式可知，若 d=50%，则平衡电感的充电
和放电为对称过程。 假设电感电流成线性变化，则有
开关管导通时流过平衡电感的最大电流 ΔILbmax=2 ipq。
由此得到平衡电感的精确计算公式为：

Lb1=UC2TonT ／ ［Cl（UC1-UC2）］=
dUC2T 2 ／ ［Cl（UC1-UC2）］ （16）

当平衡电路工作在升压斩波模式时，依然按照上
述方法进行推导计算。 为了简单起见，可以将电感
Lb1 和 Lb2 设计成相同参数。 此时，H 桥平衡电路又可
简化等效为单桥臂带平衡电感结构，称为单桥平衡电
路，具体拓扑如图 9 中所示，由 Vb1、Vb2、Lb 组成。

在单桥臂平衡电路中，与图 8 对应的工作过程如
图 9 所示，具体流程不再赘述。 相比于 H 桥平衡电
路，单桥臂带平衡电感的拓扑结构节省了器件数量和
硬件投资，但平衡电感在控制周期内始终有电流流
过，即始终处于工作状态，对平衡电感的设计和选取
提出了更高的要求。

具体硬件实现时，为避免平衡电路过于频繁的启

停，可采用滞环比较的控制策略，即设定一个电压误
差滞环 ΔUset，如果中点电位的实际偏差 UC1-UC2 ＞
ΔUset 时，启动平衡电路，从而将中点电位偏移控制在
一定范围内。

当 V2G 系统工作时，本文中 H 桥平衡电路的开
关频率取为 2 kHz，占空比取 d=50%，根据实际需要
可灵活调整 H 桥平衡电路的开关频率。 图 10 为 H
桥平衡电路工作在降压斩波模式时流过平衡电感
Lb1 的电流，从图中可以看出，其工作过程与理论分
析一致。

4 仿真和实验结果

基于 MATLAB ／ Simulink 平台，搭建了非隔离型
三相三电平 V2G 系统仿真模型，DC ／DC、DC ／AC 变
换电路均采用电压外环加电流内环的双闭环控制；
直流侧动力电池采用锂离子电池模型；网侧参数与标
准市电一致。 实验参数如下：滤波电感 L=3.2 mH，直
流分压电容 C1=C2=2.3 mF，寄生电容 Cpv1=Cpv2=2.25
nF，动力电池额定电压为 320 V，开关频率 fs=10 kHz，
H 桥平衡电感为 3 mH，直流母线电压 Udc=600 V。

图 11（a）为采用新型虚拟矢量化方法时系统共
模电压及其放大波形，图 12（a）为采用 H 桥平衡电
路时系统共模电压及其放大波形。 相对传统三电平
SVM 算法，2 种方法都使得非隔离 V2G 系统共模电
压的幅值从 Udc ／ 3（200 V）降低到 Udc ／ 6（100 V），减
少了一半，同时保留了较高的直流电压利用率。 图
11（b）、图 12（b）分别为采用新型虚拟矢量化方法和
采用 H 桥平衡电路后系统的共模电流波形。 对比图
4 发现：采用本文所提 2 种方法，均能有效保证平均
共模电流低于 90 mA，远小于标准要求的共模电流，
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图 10 H 桥平衡电路工作时流过平衡电感的电流
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图 9 单桥臂平衡电路拓扑应用于非隔离型 V2G 系统中
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证明 2 种方法均能够有效地抑制共模电压，大幅减
小共模电流；从系统共模电压放大波形来看，2 种方
法亦可以有效地抑制直流母线中点电压的偏移，从
而提升了共模电压抑制效果。

图 11（c）为采用新型虚拟矢量化方法时直流母
线电容的电压 Udc1、Udc2 及其放大波形，图 12（c）为采
用 H 桥平衡电路时直流母线电容 Udc1、Udc2 的电压及
其放大波形。 对比五段式去冗余算法作用时的分压
电容电压波形（见图 5），可以看出未施加协同控制
之前中点直流电压有较大的波动，采用 2 种方法以
后，中点电位的波动得到了有效抑制，波动范围很小，
说明 2 种方法均能在输出电压全范围内控制中点电
位平衡。

下面对应用了 H 桥平衡电路的非隔离 V2G 系
统进行仿真：图 12（d）为系统 ab 相输出线电压波
形，线电压中有 5 个电平；图 13 为电路达稳态时直
流母线电压波形，系统通过采用电压外环和电流内
环的双闭环控制，很好地保证了稳态时直流母线电
压稳定于 600 V，为后续 H 桥平衡电路发挥性能提
供了良好且稳定的电压保障，也验证了本文所提出
的协同控制是正确可行的。

通过对网侧电流波形的频谱分析可以得到：未采
用共模电流抑制的传统三电平 SVM 算法、本文所提
基于五段式去冗余算法的新型虚拟矢量法和 H 桥

平衡电路法，入网电流的 THD 分别为 4.76%、2.32%
和 0.97%。 显然 2 种方法均能够有效降低入网的谐
波电流，其中硬件平衡中点电位法效果尤其显著，其
含量仅为传统调制方式下的近 1 ／ 5。

5 结论

本文致力于基于 SVPWM 解决非隔离型三相三
电平 V2G 系统可能存在的共模电流问题，SVPWM
技术相对于载波调制技术（如 SPWM），具有直流电
压利用率高、动态响应快等突出优势。

（1）从非隔离型三相三电平 V2G 集成系统高频
共模等效电路入手，分析确定产生共模电流的激励源。

图 13 稳态时直流母线电压波形
Ｆｉｇ．13 Waveform of DC bus voltage in steady鄄state
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Ｆｉｇ．12 Simulative waveforms of system with

H鄄bridge balancing circuit

200

0

-200

u c
m
／V

0.20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.45 0.50
t ／ s

（a） 系统共模电压及其放大波形

150
0

-150
0.4981 0.4984

0.4

0

-0.4

i N
／A

t ／ s
（b） 系统共模电流波形

0.20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.45 0.50

305

300

295

U d
c
／V

0.30 0.31 0.32 0.33 0.34 0.35
t ／ s

（c） 分压电容电压及其放大波形

305
300
295
0.300 0.312Udc1

Udc2

600

0

-600

u a
b
／V

t ／ s
（d） 逆变器 ab 相输出线电压

0.20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.45 0.50

图 11 采用新型虚拟矢量调制方法时系统
仿真波形图

Ｆｉｇ．11 Simulative waveforms of system
with NTV2

200

0

-200

u c
m
／V

0.20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.45 0.50
t ／ s

（a） 系统共模电压及其放大波形

150
0

-150
0.4996 0.4998

0.4

0

-0.4

i N
／A

t ／ s
（b） 系统共模电流波形

0.20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.45 0.50

320

300

280

U d
c
／V

0.30 0.31 0.32 0.33 0.34 0.35
t ／ s

（c） 分压电容电压及其放大波形

305
300
295
0.300 0.312Udc1

Udc2

第 9 期 颜湘武，等：基于空间矢量调制的非隔离型 V2G 系统共模电流抑制



� � （2）改进传统抑制共模电压 SVM 算法，优化三
相三电平 V2G 开关状态转换次序，形成五段式去冗
余 SVM 算法，有效抑制共模电流。

（3）从控制算法和拓扑改进 2 条途径分别独立
实现了中点电位平衡的控制。

a. 从控制算法途径：剔除输出共模电压较大的
冗余小矢量，从根本上保证了共模电压抑制效果；引
入虚拟空间矢量调制，重新定义了虚拟小矢量和虚拟
中矢量，在新型虚拟矢量空间下，提出分区域的混合
调制策略，使其开关频率固定。 通过控制开关周期
内的平均中线电流为零来稳定中点电位。

b. 从拓扑改进途径：调制方式仍采用上述五段
式去冗余算法，以期抑制共模电流；在直流母线处引
入 H 桥平衡电路（或与之等效的单桥臂平衡电路），
根据中点电位的偏移方向，选择平衡电路工作模式，
调整直流侧电容所带电荷量，抑制中点电位的偏移，
同时采用滞环比较的控制策略，避免了 H 桥平衡电
路频繁启停。 并给出了参数的精确计算公式，并特别
指出 H 桥平衡电路的简化等效拓扑 ———单桥平衡
电路，所用器件更少，但对平衡电感要求更高。

（4）2 套控制策略分别为基于新型虚拟矢量法
的混合调制策略和在拓扑改进途径下五段式去冗
余 SVM 算法结合 H 桥平衡控制。 2 条途径均可独
立有效地实现了共模电流抑制和中点电位平衡的协
同控制。

（5）在 MATLAB ／ Simulink 平台下搭建非隔离型
三相三电平 V2G 系统模型，并分别应用五段式去冗
余 SVM 算法、新型虚拟矢量法和 H 桥平衡电路法进
行了仿真验证，结果证实本文所提 2 种方法在抑制
非隔离 V2G 系统共模电流和平衡直流侧中点电位
方面有着明显的优势，都能较好地独立实现 2 项目
标的协同控制，同时，能够有效降低入网的谐波电流
和提高入网电流质量，提高了非隔离 V2G 系统运行
的整体性能。

新型虚拟矢量法契合非隔离结构对高功率密度
和结构简单的追求，不用额外增加硬件投资，但在大
功率应用场合开关次数的增多会增加开关损耗；H
桥平衡电路法会一定程度增加系统的器件数量和设
备投资，但可简化控制策略，实现简单、性能可靠，具
有较强的普适性和鲁棒性。 可以根据不同的适用场
合灵活选择合适的协调控制策略。
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Common鄄mode current suppression based on space vector modulation for
transformer鄄less V2G system

YAN Xiangwu，XIAO Zhiheng
（State Key Laboratory of Alternate Electrical Power System with Renewable Energy Sources，

North China Electric Power University，Baoding 071003，China）
Abstract： A high鄄frequency common鄄mode equivalent model is built to determine the common鄄mode voltage
sources and the five鄄segment SVM（Space Vector Modulation） algorithm，an improved SVM algorithm with
optimized switching sequence of three鄄phase three鄄level V2G（Vehicle鄄to鄄Grid） integration system and without
redundant vectors，is proposed to effectively suppress the common鄄mode voltage. Since the neutral鄄point
potential imbalance of V2G system may limit the effect of common鄄mode current suppression，two control
strategies are proposed to balance the neutral鄄point potential. In the strategy of control algorithm，the virtual
space vector modulation（NTV2） is introduced to exclude the redundant small vectors with larger common鄄
mode voltage outputs to guarantee the common鄄mode current suppression effect；virtual small vectors and
virtual medium vectors are redefined to form a new virtual vector space，for which a mixed modulation
strategy based on different small regions is proposed to fix the switching frequency；and the neutral鄄point
potential is balanced by controlling the average neutral current to zero within one switching period. In the
strategy of topology improvement，the five鄄segment SVM algorithm is applied to suppress the common鄄mode
current；H鄄bridge（or equivalent single鄄bridge） balancing circuit is introduced at DC bus and its working mode
is selected based on the offset direction of neutral鄄point potential to adjust the capacity of DC link
capacitor for suppressing the neutral鄄point potential offset；and a voltage鄄error hysteresis loop may be set to
further enhance the universality and robustness of this strategy. The correctness of theoretical analysis and
the proposed two control strategies is verified by simulation and experiment.
Key words： transformer鄄less V2G； common鄄mode current； neutral鄄point potential balancing； new virtual
vector method； H鄄bridge balancing circuit； coordinated control
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