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LC滤波型逆变器并网电压鲁棒预测控制

郭磊磊，李伟韬，李琰琰，窦智峰，金 楠
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摘要：近年来，模型预测控制被广泛应用于两电平电压源逆变器以实现并网控制。然而，常规有限控制集模

型预测控制（FCS-MPC）存在参数失配时预测精度下降的问题。为此，提出一种适用于LC滤波型逆变器并网

电压鲁棒预测控制的无参数FCS-MPC方法。首先分析了参数变化对常规LC滤波型逆变器并网电压预测控

制的影响。然后基于超局部建模理论建立了LC滤波型并网逆变器的二阶超局部模型，并研究了 2个集总扰

动的计算方法。该计算方法省去了网侧电流传感器，节约了成本，并实现了无参数预测控制。实验结果表

明，与常规FCS-MPC方法相比，在参数不匹配的情况下，所提无参数FCS-MPC方法仍能达到较好的模型预测

控制性能，验证了所提方法的有效性。
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0 引言

随着风力发电、光伏发电、风光互补等新能源技

术的快速发展，电压源型并网逆变器已成为电力

电子领域的研究热点之一［1-3］。其中，有限控制集模

型预测控制（FCS-MPC）因具有设计简单直观、无需

脉宽调制、动态响应快、可实现多个非线性目标控制

等优点，被广泛应用于电力电子变换器［4-6］。
在现有的研究中，文献［7］探索FCS-MPC在大功

率电力电子变换器中的应用，实现了低开关频率预

测控制。文献［8］分析死区对共模电压尖峰的影响，

研究了一种基于 FCS-MPC的共模电压抑制方法。

文献［9］将 FCS-MPC应用于感应电机，实现了无权

重系数预测磁链控制。文献［10］将 FCS-MPC应用

于永磁同步电机，实现了低复杂度转矩预测控制。

文献［11-12］则将FCS-MPC应用于LC滤波型并网逆

变器，实现了逆变器并网电压预测控制。然而，上述

研究均未考虑参数失配的影响。由于FCS-MPC是一

种基于模型的控制策略，模型参数失配对其控制性

能具有较大的影响［13］。因此，近年来，诸多学者对其

开展了相关研究，旨在提高FCS-MPC的参数鲁棒性。

文献［14-15］研究了带预测误差补偿的永磁同
步电机 FCS-MPC方法，增强了参数鲁棒性。然而，
这类方法较难实现预测误差的精确补偿。文献［16］
所提方法利用当前时刻检测的负载电流和上一次计
算的电流差分矢量来预测下一时刻的输出电流值，
无需任何系统模型参数，参数鲁棒性较好，但动态性
能较差。为了更好地补偿参数失配对 FCS-MPC的
影响，文献［17］提出了一种电感在线辨识方法，实现
了双向AC／DC变换器功率的鲁棒预测控制，但该
方法仅能在单位功率因数下运行。文献［18］研究了
永磁同步电机的电感在线辨识方法，实现了电流鲁
棒预测控制，但这需要设计复杂的电感扰动观测器。
文献［19］研究了并网逆变器的电感辨识方法以实现
FCS-MPC参数的鲁棒性，但其电感辨识精度较低。
为了进一步提高 FCS-MPC参数的鲁棒性，文献［20］
提出了一种基于带外生变量自回归模型的预测控制
方法，但该方法计算量较大。

为了避免在 FCS-MPC中使用模型参数，提高参
数鲁棒性，近年来，基于超局部建模理论的无参数模
型预测控制得到广泛关注。文献［21］研究了基于超
局部建模理论的升压型功率因数校正（Boost PFC）
变换器无参数模型预测控制。文献［22］研究了基于
超局部建模理论和扩张状态观测器的永磁同步电机
无参数模型预测控制。文献［23］则将无参数模型预
测控制应用到了双馈风力发电机中，也取得了较好
的控制效果。然而，上述文献仅研究了一阶系统的
无参数模型预测控制。对于 LC滤波器型并网逆变
器而言，其系统模型阶次为 2，而二阶系统的无参数
模型预测控制尚未得到研究。虽然文献［11-12］已
开展了LC滤波器型逆变器并网电压预测控制，但其
参数鲁棒性还有待提高。

基于上述研究，为了实现LC滤波型逆变器并网
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电压预测控制，并增强参数鲁棒性，本文基于超局部
建模理论，提出了LC滤波型并网逆变器二阶超局部
模型建立方法，并推导了 2个集总扰动的计算方法。
所提方法不仅可实现输出电压的无参数 FCS-MPC，
增强参数鲁棒性，而且省去了网侧电流传感器，节约
了成本，提高了系统可靠性。设计了采用常规 FCS-

MPC和本文所提方法的对比实验，实验结果验证了
所提方法的有效性。

1 常规LC滤波型并网逆变器FCS-MPC
1.1 LC滤波型并网逆变器的数学模型

图 1给出了典型的 LC滤波型并网逆变器拓扑
结构及其逆变器并网电压预测控制框图。图中：u*gabc
为给定的逆变器并网电压参考值；Sabc为三相桥臂开
关器件的状态信号，其值为 1表示开关导通，其值为
0表示开关关断；udc为直流电压；uabc、ifabc分别为逆变
器输出电压、电流；igabc为并网电流；Rg、Lg分别为并网
电阻、电感；eabc为电网电压；ugabc为逆变器并网电压。
LC滤波器由逆变侧滤波电感 L和滤波电容C组成，R
和R1分别为滤波电感和滤波电容上的寄生电阻。

LC滤波型并网逆变器在 αβ坐标系中的数学模
型可表示为：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

L
di fαβdt =uαβ-Ri fαβ-ugαβ

C
dugαβdt = iCαβ= i fαβ- igαβ

（1）

式中：ifαβ和 ugαβ分别为 αβ坐标系中的逆变器侧输出
电流和逆变器并网电压；igαβ和 iCαβ分别为 αβ坐标系
中的并网电流和滤波电容电流；uαβ为逆变器输出电
压。由前向欧拉离散化方法可进一步推得 αβ坐标
系中 k时刻和 k+1时刻的离散方程，如式（2）所示。

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

L
T ( )i fαβ( )k+1 - i fαβ( )k =uαβ( )k -Ri fαβ( )k -ugαβ( )k
C
T ( )ugαβ( )k+1 -ugαβ( )k = i fαβ( )k+1 - igαβ( )k

（2）

式中：T为采样周期。考虑到逆变器具有 8个不同的
开关状态，可以相应地生成V0—V7这 8个电压矢量。
在执行 FCS-MPC方法时，通常需要将这 8个电压矢
量所对应的开关状态代入式（2）所示的预测模型离
散方程，从而预测得到 k+1时刻的逆变器并网电压
ugαβ (k+1)。最后，将预测得到的 8个逆变器并网电
压代入式（3）所示的目标函数 G，通过比较寻优，选
择使目标函数最小的电压为最优矢量。

G=| u*gαβ-ugαβ (k+1) | （3）
式中：u*gαβ为αβ坐标系中逆变器并网电压参考值。
1.2 参数灵敏性分析

由式（2）可知，常规逆变器并网电压预测控制策
略需要使用滤波电感 L和滤波电容C及寄生电阻等
参数，其控制精度严重依赖于模型参数的准确性。

为了分析参数不匹配对常规逆变器并网电压预
测控制的影响，这里假设 L和 C分别表示实际电路
的电感和电容，Lm和Cm分别表示控制器中使用的电
感和电容。由于寄生电阻较小，可忽略其影响。设
参数误差为Le=Lm-L和Ce=Cm-C，则式（1）可改写：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

( )L+Le di fαβdt =uαβ-Ri fαβ-ugαβ
( )C+Ce dugαβdt = iCαβ= i fαβ- igαβ

（4）

对式（4）进行离散化可得：

ì

í

î

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

î fαβ( )k+1 =( )1- R
L+Le T i fαβ( )k +

T
L+Le ( )uαβ( )k -ugαβ( )k

ûgαβ( )k+1 =ugαβ( )k + T
C+Ce

é

ë

ê
êê
ê( )1- R

L+Le T i fαβ( )k +
ù

û

ú
úú
úT

L+Le ( )uαβ( )k -ugαβ( )k - igαβ( )k

（5）

式中：变量上方“^”表示参数不匹配时该变量的估计
值。由式（2）、（5）可得参数不匹配时的电压误差
Δϕ为：
Δϕ= ûgαβ( k+1)-ugαβ( k+1)=

T
C (C+Ce )

ì
í
î

ïï
ïï

é

ë

ê
êê
ê ù

û

ú
úú
úLeCRT

L (L+Le ) -( )Ce - RTCeL i fαβ( )k -
ü
ý
þ

CLe +LCe +CeLe
L (L+Le ) T ( )uαβ( )k -ugαβ( )k +Ceigαβ( )k

（6）

假定在当前周期电网相电压有效值 eα=150 V，
逆变器输出的电压开关状态对应的电压矢量为V1，
输出电流有效值 igα=100 A，控制采样周期 T=25 μs。
电压误差的绝对值 ||Δϕ 随 Le、Ce的变化曲线见图 2，
图中 Le、Ce为标幺值。由图可见：当 Le=Ce=0时，预测
误差的绝对值 ||Δϕ =0，这说明当参数匹配时无电压

图1 LC滤波型并网逆变器拓扑结构及控制框图

Fig.1 Topology structure and control block diagram of

grid-connected LC filter type inverter
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预测误差；并且 Le、Ce同时变小对电压预测误差有很

大的影响。因此，为了提高预测控制精度，需研究改

进的LC滤波型并网逆变器并网电压预测控制方法。

2 基于超局部建模的无参数FCS-MPC
2.1 超局部建模方法与参数灵敏性分析

基于超局部建模理论的无参数 FCS-MPC可提

高参数鲁棒性，已有部分学者对其进行研究［21-23］，但
具有二阶模型的 LC滤波型并网逆变器的无参数

FCS-MPC尚未得到研究。本文研究 LC滤波型并网

逆变器的超局部建模方法和无参数FCS-MPC方法。

对式（4）整理可得：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

di fαβdt =
uαβ-Ri fαβ-ugαβ

L+Le -auαβ+auαβ
dugαβdt =

i fαβ- igαβ
C+Ce -bi fαβ+bi fαβ

（7）

式（7）可进一步改写为：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

di fαβdt =Fαβ+auαβ
dugαβdt =Dαβ+bi fαβ

（8）

式中：a、b分别为设计超局部模型时采用的电压、电
流比例系数，a通常可设为 1/L，b通常可设为 1/C；Fαβ

和Dαβ表示式（7）中含模型参数的集总扰动。对式

（8）进行离散化可得：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

i fαβ( )k+1 - i fαβ( )k
T =Fαβ( )k +auαβ( )k

ugαβ( )k+1 -ugαβ( )k
T =Dαβ( )k +bi fαβ( )k+1

（9）

由于式（8）所示超局部模型仍需要设计2个比例

系数 a、b，下面对 a、b变化的影响进行分析，从而为

基于超局部建模方法的无参数 FCS-MPC的强鲁棒

性提供理论基础。当超局部模型比例系数 a、b中出

现一个扰动a0、b0时，式（8）可重新表示为式（10）。

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

di fαβdt =Fαβ+auαβ+a0uαβ
dugαβdt =Dαβ+bi fαβ+b0i fαβ

（10）

由于系统的总干扰可以由Fαβ和Dαβ来表示，包
括已知的系统变量和未知的系统扰动，故可认为式
中的a0uαβ和 b0ifαβ为总扰动的一部分，如式（11）所示。

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

di fαβdt =   Fαβ+a0uαβ
F new
αβ

+auαβ

dugαβdt =   Dαβ+b0i fαβ
Dnew
αβ

+bi fαβ
（11）

式中：F new
αβ 和Dnew

αβ 为系统的新干扰，可分别替换原来
的Fαβ和Dαβ

［23］。故在执行无参数 FCS-MPC方法时，
其对参数的依赖性明显降低，可更准确地对下一时
刻的逆变器并网电压 ugαβ（k+1）进行预测。最后，通
过式（9）所示模型，将预测得到的 8个逆变器并网电
压代入式（3）所示的目标函数 G，通过比较寻优，选
择使目标函数最小的电压矢量为最优矢量以控制逆
变器系统。
2.2 集总扰动计算方法

由式（8）可见，如何实现集总扰动Fαβ和Dαβ的计
算，是实现无参数 FCS-MPC的关键。以下给出 Fαβ

和Dαβ的计算方法。假定在较短时间间隔内，Fαβ和
Dαβ近似为常数函数。经过拉普拉斯变换可得：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

sI fαβ= Fαβ

s +aUαβ+ I fαβ0
sUgαβ= Dαβ

s +bI fαβ+Ugαβ0
（12）

式中：Ifαβ、Ugαβ和Uαβ分别为 ifαβ、ugαβ和 uαβ在拉普拉斯
变换中的形式；Ifαβ0、Ugαβ0分别为 ifαβ、ugαβ在拉普拉斯
变换中的初始值。消除式（12）初始条件，两边同时
微分并乘以1/s2可得：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

s-4Fαβ=-s-2 I fαβ- s-1 dI fαβds +as-2
dUαβds

s-4Dαβ=-s-2Ugαβ- s-1 dUgαβds +bs-2 dI fαβds
（13）

在时段［0，T］中，式（13）的拉普拉斯逆变换为：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

Fαβ=- 3！T 3 ∫0T[ ]( )T-2x i fαβ ( x ) +ax ( )T-x uαβ ( x ) dx
Dαβ=- 3！T 3 ∫0T[ ]( )T-2x ugαβ ( x ) +bx ( )T-x i fαβ ( x ) dx

（14）
根据式（14）可计算出集总扰动Fαβ和Dαβ。然后

将该计算结果代入式（9）即可实现无参数逆变器并
网电压预测控制。需要指出的是，由式（14）可见，该
方法无需采样电网电流，因此省去了网侧电流传感
器，有助于降低系统成本，提高系统可靠性。本文经
过调试后，选择 10个周期的电压、电流数据进行集
总扰动计算以获得较好的动稳态性能［23］。
2.3 无参数FCS-MPC

根据上述分析，本文所提出的LC滤波型并网逆

图2 ||Δϕ 随Le、Ce变化的关系曲线

Fig.2 Relationship curves of ||Δϕ vs. variation of

Le and Ce
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变器无参数FCS-MPC框图如图3所示。

3 实验验证

为了验证所提 LC滤波型并网逆变器无参数逆

变器并网电压预测控制方法的有效性，搭建了附录

A图 A1所示的实验平台，并进行了详细的实验研

究。该平台包括 Typhoon602+仿真器和 PE-Expert4
控制器。其中控制在 PE-Expert4处理器板上执行，

该处理器板由数字信号处理器（DSP）和现场可编程

逻辑门阵列（FPGA）芯片组成。为验证所提控制方

法的有效性以及参数预测控制的鲁棒性，本文通过

实验对比研究了常规 FCS-MPC方法和本文所提控

制方法的动稳态性能。实验中设置 2种控制方法的

参数一致，如附录A表A1所示。设无参数FCS-MPC
方法中的系数a、b分别为416、5000。

当参考电压由 220 V突增为 250 V时，图 4、5分
别给出了参数匹配条件下采用 2种方法的动态实验

结果，附录A图A2、A3分别给出了参数不匹配条件

下采用 2种方法的动态实验结果。图中：λ为电流谐

波幅值占基波的百分比；AF为基波电流幅值；λTHD为
总谐波畸变率。

根据图 4、5和附录 A图 A2、A3可知：与常规

FCS-MPC方法相比，本文提出的无参数 FCS-MPC方

法由于采用集总扰动的方式实时更新系统状态来预

测逆变器并网电压，所产生的稳态误差较小，控制精

度更高，这与理论分析一致。此外，在并网电压参考

值由 220 V突变为 250 V时，2种方法均可迅速响应

给定值变化。但是，对比 4种方案（包含 2种方法下

参数失配 L=0.001 2 H、C=0.000 1 F和 a=632、b=7 500
的情况）动态过程，如表 1所示，本文提出的无参数

图5 参数匹配时无参数FCS-MPC方法的动态实验结果

Fig.5 Dynamic experiment results of parameter-free

FCS-MPC method when parameters match

图3 LC滤波型并网逆变器无参数FCS-MPC框图

Fig.3 Parameter-free FCS-MPC block diagram of

LC filter type grid-connected inverter
图4 参数匹配时常规FCS-MPC方法的动态实验结果

Fig.4 Dynamic experimental results of traditional

FCS-MPC method when parameters match
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FCS-MPC方法所产生的动态电压峰-峰值误差较小，

表明其具有更好的动态性能。同时，2种方法所表现

出的并网电流谐波畸变率均能满足正常波动的范围。

此外，为了进一步验证所提方法可以有效降低

稳态误差以及参数的敏感性，设定逆变器并网电压

参考值为 220 V，附录A图A4、A5分别给出了电感参

数偏小为 1.2 mH和电感参数偏大为 3.6 mH的稳态

实验结果，附录A图A6、A7分别给出了电容参数偏

小为0.1 mF和电容参数偏大为0.3 mF的稳态实验结

果。由图A4—A7可见，在电感或电容参数失配时，

本文所提方法的逆变器并网电压控制误差更小，这

进一步验证了本文的理论分析，证明了本文所提方

法具有较强的参数鲁棒性。

为进一步验证所提方法对所设比例系数的鲁棒

性，设并网电压参考值为 220 V，附录A图A8、A9和
附录A图A10、A11分别对比了 a（由 624变化至 416、
由 416变化至 208）和 b（由 7 500变化至 5 000、由 5
000变化至 2 500）变化时的实验结果。在图A8、A9
中，当 a由大变小时，逆变器并网电压纹波变大，稳

态误差基本不变，系统仍然稳定且处于受控状态。

并且当 a减小到 208时，逆变器并网电压控制效果基

本与所设正常比例系数 a=416保持一致，表明所提

方法对 a的变化具有较强的鲁棒性。在图A10、A11
中，当 b变化时，系统仍然稳定且处于受控状态，并

且当 b较小时，逆变器并网电压误差较小。这表明

在系统设计时可适当选择较小的比例系数 b来提高

所提无参数预测控制的鲁棒性和控制精度。

4 结论

本文基于超局部模型的无参数预测思想，提出

了一种 LC滤波型并网逆变器无参数模型 FCS-MPC
方法，旨在消除常规 FCS-MPC方法对模型参数的依

赖。本文详细分析了参数变化对常规 FCS-MPC方

法的影响，并基于超局部建模思想设计了LC滤波型

并网逆变器的二阶无参数 FCS-MPC方法，从而实现

了无参数逆变器并网电压预测控制。对比实验结果

表明，所提无参数 FCS-MPC方法能够有效增强参数

失配时的逆变器并网电压跟踪性能，并且在稳态和

动态过程中均具有较好的控制效果。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。
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Robust predictive control of grid-connected voltage for LC filter type inverter
GUO Leilei，LI Weitao，LI Yanyan，DOU Zhifeng，JIN Nan

（College of Electric and Information Engineering，Zhengzhou University of Light Industry，Zhengzhou 450002，China）
Abstract：In recent years，model predictive control has been widely used in two-level voltage source inverters
to achieve grid-connected control. However，the conventional FCS-MPC（Finite Control Set-Model Predictive
Control） has the problem of decreased prediction accuracy when the parameters are mismatched. For this
reason，a parameter-free FCS-MPC method for robust predictive control of grid-connected voltage for LC filter
type inverter is proposed. Firstly，the influence of parameter change on the grid-connected voltage predic‐
tive control of conventional LC filter type inverters is analyzed. Then based on the ultra-local model theory，
the second-order ultra-local model of the LC filter type grid-connected inverter is established，and the
calculation method of two lumped disturbances is studied. The calculation method eliminates the grid-side
current sensor and saves the cost，and realizes parameter-free predictive control. Finally，the experimental
results show that，compared with the conventional FCS-MPC method，the proposed parameter-free FCS-MPC
method has better model predictive control characteristics. In the case of parameter mismatch，parameter-
free FCS-MPC can still achieve better model predictive control performance，which verifies the effectiveness
of the proposed method.
Key words：grid-connected inverter；ultra-local model；lumped disturbance；parameter-free；model predictive con‐
trol
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附录 A 

 

 
图 A1  实验平台图 

Fig.A1  Diagram of experimental platform 

表 A1  系统参数 

Table A1  Parameters of system 

参数 参数值 参数 参数值 

直流电压udc 700 V 寄生电阻R1 0.1 Ω 

交流电网侧相电压有效值e 150 V 电网侧电感Lg 0.008 H 

滤波电感L 2.4 mH 采样周期T 25 μs 

滤波电容C 200 μF 电网角频率ω0 100π rad/s 

寄生电阻R 0.1 Ω   

 
(a) 逆变器并网电压 

   
（b）逆变器并网电压跟踪误差 

    
（c）并网电流及其 FFT 分析 

图 A2  参数不匹配时常规 FCS-MPC 方法的 

动态实验结果（L=1.2 mH，C=0.1 mF） 

Fig.A2  Dynamic experimental results of traditional FCS-MPC method  

when parameters mismatch（L=1.2 mH，C=0.1 mF） 
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(a) 逆变器并网电压 

   
(b) 逆变器并网电压跟踪误差 

    
(c) 并网电流及其 FFT 分析 

图 A3  参数不匹配时无参数 FCS-MPC 方法的 

动态实验结果（a=632，b=7 500） 

Fig.A3  Dynamic experiment results of parameter-free FCS-MPC method  

when parameters mismatch（a=632，b=7 500） 

 
（a） 逆变器并网电压 

   
（b） 逆变器并网电压跟踪误差 
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（c）并网电流及其 FFT 分析 

图 A4  稳态实验结果（L 失配变小） 

Fig.A4  Steady-state experimental results （L mismatch smaller） 

 
(a) 逆变器并网电压 

   
(b) 逆变器并网电压跟踪误差 

   
(c) 并网电流及其 FFT 分析 

图 A5  稳态实验结果（L 失配变大） 

Fig.A5  Steady-state experimental results （L mismatch bigger） 

 
(a) 逆变器并网电压 
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(b) 逆变器并网电压跟踪误差 

   
(c) 并网电流及其 FFT 分析 

图 A6  稳态实验结果（C 失配变小） 

Fig.A6  Steady-state experimental results（C mismatch smaller） 

 
(a) 逆变器并网电压 

   
(b) 逆变器并网电压跟踪误差 

 

   
(c) 并网电流及其 FFT 分析 

图 A7  稳态实验结果（C 失配变大） 

Fig.A7  Steady-state experimental results （C mismatch bigger） 
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（a） 逆变器并网电压 

   
（b） 逆变器并网电压跟踪误差 

   
（c）并网电流及其 FFT 分析 

图 A8  无参数 FCS-MPC 方法的实验结果（a：由 624 变化至 416） 

Fig.A8  Experiment results of parameter-free method （a：from 624 to 416） 

 
(a) 逆变器并网电压 

 
(b) 逆变器并网电压跟踪误差 

   
(c) 并网电流及其 FFT 分析 

图 A9  无参数 FCS-MPC 方法实验结果（a：由 416 变化至 208） 

Fig.A9  Experiment results of parameter-free FCS-MPC method （a：from 416 to 208） 
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(a) 逆变器并网电压 

 
(b) 逆变器并网电压跟踪误差 

   
(c) 并网电流及其 FFT 分析 

图 A10 无参数 FCS-MPC 方法实验结果（b：由 7 500 变化至 5 000） 

Fig.A10 Experiment results of parameter-free FCS-MPC method （b：from 7 500 to 5 000） 

 
(a) 逆变器并网电压 

 
(b) 逆变器并网电压跟踪误差 

   
(c) 并网电流及其 FFT 分析 

图 A11  无参数 FCS-MPC 方法实验结果（b：由 5 000 变化至 2 500） 

Fig.A11  Experiment results of parameter-free FCS-MPC method （b：from 5 000 to 2 500） 
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