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摘要： 针对双逆变器供电拓扑在提高变频器输出电压和输出电平数的同时具有良好的容错性能这一特性，
提出了一种基于参考电压矢量解耦的五电平 SVPWM 容错算法。 该方法在简化算法的同时满足了系统容错
控制要求；直接利用解耦后的三相给定相电压计算出相应的切换时刻，省略了复杂的扇区判断和查表；利用
最优空间矢量位置原理对平衡控制因子进行修正，在精确控制中点电位平衡的同时，降低电压电流谐波。 仿
真及实验结果表明，该方法能够有效应用于故障情况，缩短程序运行时间，改善输出电流谐波特性。
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基于开绕组电机的双三电平逆变器容错控制方法
吴 迪，伍小杰，苏良成，戴 鹏

（中国矿业大学 信息与电气工程学院，江苏 徐州 221008）

0 引言

高压大功率变换器以其优越的性能和良好的
节能效果，在工业生产、交通运输等领域得到了迅
速的推广和应用 ［1 鄄4］。 近年来，开关器件的耐压等级
严重制约着高压变频技术的发展。 为了在现有开关
器件耐压等级基础上得到更高的输出电压，有学者
提出一种基于开绕组电机的双逆变器供电拓扑。 该
拓扑将异步电动机定子绕组打开，绕组两端由 2 台
逆变器同时供电 ［5 鄄6］。

根据母线结构的不同，双逆变器供电拓扑可分
为共母线结构和独立母线结构［6］。 相较于共母线结
构，独立母线结构多出一套整流设备，成本较高，控
制更为复杂，但是由于其整流部分相互隔离，可以
有效解决双逆变器拓扑固有的零序环流问题 ［6 鄄10］，

从而避免了共母线结构中抑制或消除零序环流时
造成电压利用率降低的问题。

相较于单端供电系统，双逆变器供电系统输出
电压高，可以提供更多的相电压电平数，而且不存
在传统串联开关器件方式提高输出电压所带来的
均压问题，与单逆变器系统相比电机端等效开关频
率加倍［6鄄13］。 如果两端都采用三电平逆变器，则可使
用耐压等级 4.5 kV 的开关器件实现逆变器额定输
出电压 6 kV，输出最高可达到 17 电平；直流母线电
压 ± 2.5 kV，电压突跳幅值 Udc ／ 2≤ 2.5 kV，与 3 kV
电压等级的三电平变频器相同。 双逆变器拓扑的另
一个重要特点是容错性能好 ［14 鄄 15］，如果其中一个开
关器件或逆变器出现故障，系统仍然可以在降低一
半输出功率的情况下稳定运行。

双逆变器拓扑的容错控制方法应该能够同时
适用于双逆变器供电状态和单逆变器供电状态。 但
是双逆变器 SVPWM 算法多采用整体控制 ［7 鄄 13］，这
类方法以电机端合成后的空间电压矢量作为对象
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Improved grid鄄connection operation of microgrid converter
based on droop control

LIANG Jiangang，JIN Xinmin，WU Xuezhi，TONG Yibin
（National Active Distribution Network Technology Research Center，Beijing Jiaotong University，Beijing 100044，China）

Abstract： When the grid鄄connection operation of microgrid converter is based on traditional droop control，
its output current will be distorted by the harmonic components of grid voltage. The output current
harmonics of microgrid converter based on traditional method are analyzed and it is proposed to simply
improve its voltage control loop to effectively suppress the output current harmonics. The voltage regulators
are regrouped to augment the output harmonic impedance of microgrid converter without affecting the
fundamental impedance. The relationships between resonant coefficient and suppression effect and between
cut鄄off frequency and suppression bandwidth are analyzed. Simulative and experimental results show that，the
output harmonic current of microgrid converter is lowered to 15%，verifying the feasibility and correctness of
the proposed improvement.
Key words： microgrid； electric converters； droop control； voltage regulator； current regulator； voltage
control； harmonic analysis
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图 1 双 NPC 三电平逆变器供电拓扑
Fig.1 Topology of dual鄄NPC three鄄level inverter
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图 2 双三电平逆变器容错控制系统主回路示意图
Fig.2 Topology of fault鄄tolerant control system

of dual three鄄level inverter

进行调制，在切除一台逆变器时无法使用，而且由
于首发矢量及其冗余矢量相对应的两逆变器输出
电压矢量可能并不是对称正、负小矢量，因此两端
采用中点箝位（NPC）三电平逆变器时将很难实现
中点电位平衡控制。 本文针对独立母线结构的双
NPC 三电平逆变器拓扑，提出一种五电平 SVPWM
容错调制方法。 该方法基于参考电压矢量解耦的思
想，满足容错控制要求；在对算法进行简化的同时
精确控制中点电位平衡，优化输出谐波；最后搭建
了双三电平逆变器调速系统实验平台进行验证，仿
真与实验结果验证了所提方法的有效性。

1 空间电压矢量解耦及容错控制

双 NPC 三电平逆变器拓扑结构如图 1 所示。
电机相电压定义为：

ux= ux1 - ux2 + uoo′ （1）
其中，ux1、ux2（x = a，b，c）分别为逆变器 1、逆变器 2
输出的三相端电压；uoo′为共模电压。 该拓扑的空间
电压矢量图与常规五电平拓扑相同。

图 2 所示为双三电平逆变器容错控制系统主
回路示意图。 其中，K1、K2 为接触器；QF1—QF4 为断
路器。 逆变器常见故障一般有：①开关器件短路；②
单相桥臂短路；③开关器件断路；④触发脉冲丢失［17］。
以逆变器 2 为例，当逆变器 2 出现①、② 2 种故障
时会产生很大的短路电流，系统会在瞬间保护停机。
在停机状态将接触器 K2 闭合，QF3 和 QF4 打开，就
可以在单逆变器状态下继续运行。 当逆变器出现
③、④ 2 种故障时，检测到故障信号的瞬间首先封
锁逆变器 2 的触发脉冲，此时电流通过各反并联二
极管续流，逆变器和直流母线可以等效为一个中性
点；随后闭合接触器 K2，系统切换为单逆变器供电
模式；最后断开断路器 QF3 和 QF4。

根据容错控制的要求，算法需要同时适用于双
逆变器供电和单逆变器供电状态，为此本文采用空

间矢量解耦的思想 ［16］，将参考电压矢量分解为 2 个
等效矢量，分别由逆变器 1 和逆变器 2 单独产生。
这样当系统切换到单边工作状态时，仍然能够作为
三电平逆变器，输出一半的额定功率。

空间电压矢量解耦原理如图 3 所示，图中 p、o、
n 分别对应三电平逆变器每相 1、0、-1 输出电平。
Uref（ Uref ∠α）为给定参考电压矢量。 该矢量可以分
解为大小相同、方向相反的 2 个等效电压矢量 Uref1

（ Uref ／ ２ ∠α）和 Uref２（ Uref ／ ２ ∠（180° + α）），其中
Uref =Uref1－Uref２，Uref1 由逆变器 1 中的矢量 A、B、H 合
成，Uref２ 由逆变器 2 中的矢量 D′、E′、N′合成。 设参
考矢量 Uref 对应的三相参考电压为 Ux（x=a，b，c），则
解耦后的 2 个矢量 Uref1、Uref２ 的三相相电压分别为
Ux ／ 2 和 -Ux ／ 2。

空间矢量解耦法的优点在于当系统切换为单
逆变器模式时，原本五电平的 SVPWM 算法自动退
化为三电平，保持系统不停产运行。 值得注意的是，
处于容错运行状态时，电机电压下降为原来的一半，
只能实现系统全载半速运行。 如果需要维持设备正
常运转，必须提高工作部分的直流侧电压，并改变
给定值，但是这需要在选型时提高设备容量，增加
设备成本。 为配合空间电压矢量解耦的方法，方便
数字实现，本文提出了一种简化的三电平 SVPWM
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图 3 空间电压矢量解耦原理
Fig.3 Principle of space voltage vector decoupling
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算法，直接利用上述解耦后的三相相电压计算切换
时刻。

2 三电平 SVPWM 简化算法

SVPWM 算法最终需要得到一个开关周期内各
矢量的切换时刻（各开关管的开通与关断时刻），并
由此来获得各功率器件的触发脉冲信号。 如果根据
各变量之间的关系，推导出相应的公式，使用三相

给定相电压 Ua、Ub、Uc，直流侧电压 Udc 和开关周期 Ts

来表示每个开关周期内各开关管的开通与关断时
刻的比较值，就能够根据三相给定相电压，直接计
算出相应的开关时刻。

如图 4 所示，设 tx1（x = a，b，c）为控制 x 相桥臂
第 1 个开关管（VT11）开通与关断时刻的比较值，tx2
（x = a，b，c）为控制 x 相桥臂第 2 个开关管（VT12）开
通与关断时刻的比较值。 每相桥臂的第 3、4 个开关
管（VT13、VT14）分别与第 1、2 个开关管互补开通关
断，因此不需要单独控制其通断，只需将第 1、2 个
开关管的给定触发脉冲取反后分别控制第 3、4 个
开关管即可。

根据推导，切换时刻 tx1 和 tx2 的通式为：

tx1 =
Ts ／ ４ Ｕx<0

Ts
1
8 - Xx1

2Udc
+ Yx1

4Udc
c " Ux≥

$
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0 （2）
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0 （3）
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（7）

图 4 开关管通断控制示意图
Fig.4 Schematic diagram of switch on鄄off control
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其中，Ua、Ub 和 Uc 分别为三相给定相电压；U′a、U′b 和
U′c 分别为 Ua、Ub 和 Uc 经过参考电压分解法 ［18］分解
后得到的新的三相电压；U′mid 为 U′a、U′b 和 U′c 的中间
值；Ts 为开关周期；Udc 为直流侧电压；Umax 为 Ua、Ub

和 Uc 中的最大值；U max 为 Ua、Ub 和 Uc 取绝对值后
的最大值。

将第 1 节得到的解耦后的三相相电压分别代
入式（7），即可快速计算出各开关管通断时刻的比
较值，将该值与三角载波比较即可得到 2 台逆变器
各开关管的触发脉冲信号。 该算法的优势在于避免
了扇区判断和查表，减少代码量，缩短运行时间。

3 中点电位平衡及最优空间矢量位置

对于 NPC 三电平拓扑固有的中点电位平衡问
题，文献［19］根据一个开关周期内中点电荷守恒原
则计算出参与作用的正、负小矢量的各自作用时
间，使每个开关周期内的中点电位波动为零。 实际
上这种平衡方法中，当负载电流过零点或在零点附
近时，平衡控制因子 f 会因为超出约束条件而被强制
为 1 或 - 1，这样七段式的 SVPWM 输出会退化为六
段式或五段式，使输出波形的谐波特性变差。 本文
对该方法进行改进，根据最优空间矢量位置理论来
修正平衡控制因子以获得最佳的谐波性能。

图 5（a）给出了变换器输出磁通的轨迹。 变换器
工作的开关特性使得其实际输出是一种准圆形轨
迹。 图 5（b）为放大后一个开关周期中的磁通轨迹，
U1、U2、U3 为 3 个合成矢量。 可以看出，空间矢量磁
通轨迹和理想磁通轨迹之间的区域面积（图中阴影
部分）越小，准圆磁通轨迹越接近理想磁通轨迹。 于
是优化问题就转化为一种找到使得该区域面积最
小的 f 值的问题。

每个开关周期中的准圆形轨迹和理想圆形轨
迹之间的偏差可以通过对 2 个轨迹之间的区域面
积进行积分来得到，该偏差会随着平衡因子 f 的变化
而变化，一个基波周期内总偏差可表示为 f的函数［20］：

E（f）=蓐e 2 d t= 4鄱
n＝1

�g t0+Ts

t0乙 e 2 d t （8）

其中 ，n （n = 1，2，… ，g）为第 n 个开关周期 ；g =
π／ （２ωＴs） =π／ （２Δθ）；e 为两轨迹之间的偏差。

e=P* -P （9）

P*=乙（u*
a+ρu*

b+ρ2u*
c）dt=

- 3姨 mUdc

2ω cos（ωt）+ j 3姨 mUdc
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� - 2
3 鄱
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� j 23 鄱
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（10）

u*
x=m（Udc ／ 3姨 ）sin（ωt）

ux=� 鄱
k＝1 ，3，5，…

�∞
uaksin（kωt

t
'
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&
'
'
'
(

）
（11）

uak= 2Udc

kπ 鄱
i＝1

�N
（-1）i-1cos（kθi） （12）

其中，P* 和 P 分别表示理想圆形磁通和逆变器实际
输出的磁通；ρ = exp（j2π ／ 3）；u*

x 和 ux（x = a，b，c）分
别表示理想给定相电压和逆变器实际输出相电压；
ω= 2πf1，f1 为基波频率；θi（i = 1，2，…，N）为 1 ／ 4 的
基波周期内开关时刻对应的角度。

由于基波周期远远大于开关周期 Ts，因此，在
每个开关周期内可近似认为：

θi+1-θi= （1+ f）ωt1 ／ 4
θi+2-θi+1=ωt2 ／ ２
θi+3-θi+2=ωt3 ／ ２
θi+4-θi+3= （1- f）ωt1 ／ 2
θi+5-θi+4=ωt3 ／ ２
θi+6-θi+5=ωt2 ／ ２
θi+7-θi+6= （1+ f ）ωt1 ／

t
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'
'
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'
'
'
&
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'
'
'
'
'
'
'
'
'
( 4

（13）

其中，θi 和 θi +7 分别为该开关周期起点和终点对应
的角度。

联立式（8）—（13）可得：
E（f）= 3π［（p *－ p1）2 + 鄱

k＝5，7，…
p 2
k ］ （14）

p1=ua1 ／ ω
p*= 3姨 mUdc ／ （３ω）
pk=uak ／ （kω

t
'
'
''
&
'
'
''
( ）

（15）

每个开关周期内都存在一个 f 值使得 E（f）取
值最小，图 6 是 m = 0.7 时一个基波周期内 E（f）取
最小值时的 f 值曲线。

由图 6 可以看出，f 的最佳值在 0 附近轻微波

-0.1

0

0.1

f

θ ／ rad
π／ 20 π 3π／ 2 2π

图 6 平衡因子曲线图
Fig.6 Curve of balancing factor
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图 5 磁通轨迹曲线
Fig.5 Curve of flux locus

Δθ

（1+ f）t1Ｕ1 ／ ４
t2Ｕ2 ／ 2
t3Ｕ3 ／ 2
（1- f）t1Ｕ1 ／ 2
t3Ｕ3 ／ 2
t2Ｕ2 ／ 2
（1+ f）t1Ｕ1 ／ ４

（b） 放大图（a） 磁通轨迹

准圆形
磁通轨迹

理想圆形
磁通轨迹

β

α

Δθ

0



条件 所选 f 值
f≥0.2 0.2

0.1< f<0.2 0.1
-0.1≤ f≤0.1 f（不变）
-0.2< f<-0.1 -0.1

f≤-0.2 -0.2

表 1 f 值的选取
Tab.1 Value selection of f
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动，因此，在保证中点电位平衡的情况下，尽可能地
减小 f 值以获得更好的谐波性能。 f 值的选取如表 1
所示。

4 仿真及实验

为验证本文所提容错算法的正确性和有效性，
进行了仿真和实验验证。 实验参数为：直流侧电压
为 400 V；直流侧电容 C1 =C2 =C3 =C4 = 2 200 μF；开
绕组异步电机的额定功率为 5 kW；额定转速为
n=1 420 r ／min；极对数 np=2；定子电阻 Rs=1.91Ω；转
子电阻 Rr = 1.45 Ω；定子自感 Ls = 0.249 39 H；转子
自感 Lr = 0.249 39 H；定子和转子之间的互感 Lm =
0.235 07 H；用直流电动机来模拟负载，负载转矩 TL=
7.5 N·m；输出电压频率为 50 Hz；采样频率为 5 kHz；
采用 FPGA 和 TI 公司的 TMS320F28335 DSP 为核
心构成控制电路。 开绕组异步电机采用矢量控制方
式。 仿真模型和实验参数一致。

图 7 为双三电平逆变器供电电路带阻感负载
时的相电压及相电流波形，其中负载每相电阻 R =
100 Ω，负载电感 L = 7 mH，调制系数 m = 0.866。 由
图可见，相电压为 17电平阶梯波，与二极管箝位五
电平逆变器相同。 因此与单端供电拓扑相比，双逆
变器供电拓扑输出电压的电平数更多，可获得更高
的输出电压。

图 8（a）和图 8（b）分别为转速和转矩波形，为
验证该系统的容错控制，在 t=1 s 时刻将其中一个逆
变器从系统中切除。 在 t = 0.8 s 时刻左右电机转速
稳定，达到给定转速 n= 1 420 r ／ min，此时电机电磁
转矩等于负载转矩。 在 t=1 s 时刻，由于容错调制算
法的特点，此时的转速给定转变为原来给定的一半，
由于转速不能瞬时跳变，所以实际转速大于给定
转速，电机会处于发电状态，将机械能转化为电能，
使转速降低以跟随给定。 从图 8（c）和图 8（d）可以
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Fig.8 Simulative waveforms of open鄄end winding

motor during fault鄄tolerant control

（f） 被切除逆变器直流侧两电容电压差值的波形
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发现，逆变器切除时刻，电机定子电流出现反向跳
变而电压没有，说明功率传输方向发生改变。 在 t=
2 s 时刻左右，电磁转矩等于负载转矩，电机转速达
到稳定，为给定转速的一半，即 n= 710 r ／ min。

图 8（e）为两逆变器直流侧上下两电容电压之
差的波形，可以发现，暂态过程中两电容电压之差
（可表示中点电位波动）大于稳态过程，整个过程中
中点电位在 ± 2 V 内波动，满足中点电位平衡要求。
图 8（f）为被切除的逆变器直流侧两电容电压之差的
波形，在 t=1 s 时刻将该逆变器切除时，该逆变器直
流侧中点处没有电流流入和流出，中点电位不会
波动。

图 9（a）和图 9（b）分别为逆变器切除前后电机

稳定运行时的相电压与相电流波形 ，与仿真基本
一致。 图 9（c）为其中一台逆变器在中点电位平衡加

控制和不加控制时其直流侧两电容电压波形，中点
电位不加控制时，两电容电压偏移很快，恢复控制
后，中点电位很快平衡。

5 结论

独立母线结构的双三电平逆变器供电拓扑具
有良好的容错性能，适用于大功率高可靠性应用场
合。 针对其容错特性，本文所提算法具有如下优点：

a． 采用空间电压矢量解耦法，将电机端参考电
压矢量分解为 2 个独立的电压矢量，分别由 2 台逆
变器单独产生，由此系统在故障状态时调制算法由

五电平自动退化为三电平，满足系统容错要求，不
需要切换备用算法；

b． 在空间电压矢量解耦的基础上，利用所提出
的三电平简化算法，直接通过解耦后的三相给定电
压与开关周期计算出各逆变器相应的切换时刻，省
略扇区判断与查表过程，减少运行时间与代码量，缩
短程序运行时间；

c． 利用最优空间矢量位置理论对平衡控制因
子进行优化，在控制中点电位平衡的同时获得最佳
的输出波形。
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Fault鄄tolerant control of dual three鄄level inverter
for open鄄end winding induction motor
WU Di，WU Xiaojie，SU Liangcheng，DAI Peng

（School of Information and Electrical Engineering，China University of Mining and Technology，
Xuzhou 221008，China）

Abstract： Because of the higher output voltage，more output levels and better fault tolerance of dual
inverter topology，an algorithm of five鄄level SVPWM fault鄄tolerant control based on the decoupled
reference voltage vectors is proposed，which is simpler while meets the requirements of fault鄄tolerant
control. The corresponding switching times are directly calculated according to the decoupled three鄄phase
reference voltages，avoiding the complex sector judgement and table lookup. Based on the optimal space
vector location theory，the neutral point potential balance is precisely controlled and the current harmonic
is also reduced. Simulative and experimental results show that，the proposed algorithm can be effectively
applied in faulty conditions，resulting in the reduced time of program running and the better harmonic
performance of output current.
Key words： electric inverters； fault鄄tolerant control； simplified algorithm； neutral point potential balance
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