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0 引言

并网变流器作为连接新能源与电力系统的重要
元件，具有输出电流正弦度高、能量双向流动以及功
率因数易于调节等优点，已被广泛应用于新能源发电、
大规模储能及柔性直流输电等领域 ［1］。 并网变流器
通常采用基于电网电压定向的矢量控制方式，然而随
着不平衡、非线性负载的大量使用，电网中出现不平
衡与低次谐波的场合越来越多 ［2］。 这种不平衡与谐
波电压分量易引起变流器输出功率的脉动和畸变，
导致直流侧电容反复充放电，进而危及其正常运行寿
命 ［3］。 另外，变流器输出电流中谐波成分大量增加，
严重时将无法满足并网标准 ［4鄄5］。 因此，在不平衡和
谐波畸变电网环境下，如何提高并网变流器的电流控
制性能显得尤为重要。

为抑制不平衡及畸变电压对变流器输出电流的
影响，可通过增大网侧无源滤波器的电感量增强其
对高次谐波电流的衰减 ［6］，但采用此方法对电流中
低次谐波及负序分量的抑制效果较差。 文献［7鄄 9］
采用多重比例积分（PI）调节器补偿谐波电流，且其
控制参数是基于同步旋转坐标系下的数学模型而进
行设计的，然而这种控制方法需要繁琐的坐标变换
和精确的锁相技术，且使用了大量滤波器用于提取负
序和谐波电流，降低了电流内环的快速性和准确性。
基波正向旋转坐标系下，文献［10 鄄11］将比例-积分-

谐振（PIR）调节器应用于并网变流器和双馈风电系
统转子变流器的电流控制。 文献［12鄄13］提出采用重
复控制器抑制周期性的谐波扰动，但调节过程开始于
扰动发生后的下一个控制周期，动态调节性能不理想；
固定的采样周期会导致其控制性能受电网频率的影
响较大。 文献［14］提出了一种不平衡及谐波畸变电
网下双馈风电变流器的积分滑模控制策略，但此策
略中开关频率不固定，不利于并网侧滤波器的设计。
为解决该问题，文献［15］在滑模切换面引入 6 倍频
的谐振项，提出定频谐振滑模直接功率控制方法，
实现了并网变流器的有功、无功平稳无波动及输出正
弦电流 3 个控制目标，然而滑模控制器固有的抖动现
象依然存在。

此外，电网电压不平衡与畸变对并网变流器输出
电流的影响，可通过电流控制环路的比例多谐振
调节器对其进行抑制 ［16］。 比例谐振（PR）调节器在
特定频率处具有无穷大增益，多频率谐振调节器则
可对基波电流进行无差跟踪并抑制谐波扰动的影
响 ［17鄄18］。 然而，比例多谐振调节器作为一种高阶控制
器，再考虑 LCL 滤波器的三阶特性，使得设计该控制
器参数变得尤为复杂。 文献［19］将多谐振调节器应
用于无差跟踪基波电流，抑制特定次数的谐波电流
含量，同时采用基于根轨迹理论的多谐振调节器参
数设计方法，分析了 LCL 滤波器参数、调节器参数
与控制延时对系统闭环极点的影响。 然而，其是在
电流环的连续域模型上开展的，设计出的参数直接
应用于数字化控制系统容易引起调节器性能偏差或
偏谐。 文献［20 鄄21］将 PR 调节器应用于有源电力滤
波器的电流环控制。 文献［20］在连续域设计 PR 调
节器参数后用于数字控制器，但并未在离散域中直接
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设计，调节器偏谐等问题依然存在。 文献［21］在电
流环离散域模型的基础上，提出一种基于频率自适
应 PR 调节器选择性谐波控制策略，以提高变流器对
电网频率波动的适应能力，但并未给出 PR 调节器参
数的详细设计方法。

本文综合上述分析，首先，在两相静止坐标系下
建立了变流器的数学模型，给出了一种基于直流电
压外环、电流内环的双环控制结构，其中电流内环选
择比例多谐振调节器。 然后，采用双线性变换法对
电流环进行离散化，在分析谐振调节器参数对系统离
散根轨迹影响的基础上，设计电流环的控制参数，并
验证滤波器参数、电网频率变化时闭环系统的稳定
性，说明了所设计的控制参数可使系统具有较好的鲁
棒性。 最后，基于 RT鄄LAB 硬件在环实验平台，验证
了所提电流控制方法的可行性以及比例多谐振调节
器参数设计方法的正确性。

1 主电路拓扑及数学模型

基于 LCL 滤波器的风电机组网侧变流器的拓
扑结构如图 1 所示。 图中，Lg、L1 分别为 LCL 滤波器
的网侧电感、变流器侧电感；C 为 LCL 滤波器电容；R
为阻尼电阻；i1、ig 分别为变流器侧电流、注入电网的
网侧电流。

根据基尔霍夫定律，两相静止坐标系下，忽略滤
波电感的寄生电阻，带 LCL 型滤波器的并网变流器
的数学模型为：
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由对称分量法可知，当电网电压不平衡且含有谐
波畸变时，电压和电流可分解为正序、负序及零序分
量。 需要说明的是，风电和光伏这类新能源发电系
统通常采用三相三线制的接线方式，零序分量无流通

路径，故分析时可忽略零序分量的影响 ［22］。 以电网
电压矢量 ug 为例，不平衡及谐波畸变电网电压下其表
达式为：

ug=up
g+un

g+ug
5n+ug

7p （2）
其中，ug=［ugα ugβ］T，up

g =［up
gα up

gβ］T，un
g=［un

gα un
gβ］T，ug

5n=［u5n
gα

u5n
gβ］T，ug

7p=［u7p
gα u7p

gβ］T，上标 p 和 n 分别表示电压矢量 ug

的正序分量和负序分量，下标 α 和 β 分别表示相应分
量的 α 轴和 β 轴分量，上标 T 表示该矩阵的转置。
同样地，u、uf、ig、i1 和 if 也可表示成类似形式，本文不
再赘述。

根据瞬时功率的计算公式，可得并网有功功率
pg 和无功功率 qg 的表达式为：

pg＝ ３
2 ug

Tig=Pg，dc+Pg，ac2+Pg，ac4+Pg，ac6+Pg，ac8+Pg，ac12 （3）

qg＝ ３
2 ug

Tig =Qg，dc+Qg，ac2+Qg，ac4+Qg，ac6+Qg，ac8+Qg，ac12 （4）

其中，Pg，ac2（Qg，ac2）、Pg，ac4（Qg，ac4）、Pg，ac6（Qg，ac6）、Pg，ac8（Qg，ac8）、
Pg，ac12（Qg，ac12）和 Pg，dc（Qg，dc）分别为 pg（qg）的 2 倍频 、4
倍频、6 倍频、8 倍频、12 倍频交流分量和直流分量，
其具体表达形式可参见文献［4］。

2 比例多谐振电流控制环路

PI调节器是一阶控制器，对直流参考量能够实现
无差跟踪，具有鲁棒性强与可靠性高的优点。 但由
于 PI 调节器不具有无限大的增益，不能无偏差跟踪
正弦参考量，即使增大比例系数，也只能减小而不能
从根本上消除稳态误差和相位偏移。 为消除电网电
压不平衡与畸变对并网变流器输出电流的影响，采
用比例多谐振调节器代替 PI 调节器对电流环控制，
其传递函数表达式为：

GPR（s）=Kp+鄱
h＝1

�n 2Krhs
s2+ωh

2 （5）

其中，Kp 为比例增益；ωh 为谐振频率；Kr h 为谐振增
益；h 为谐波次数；n 为谐振调节器的个数。

该比例多谐振调节器在频率 ω 处的增益为：

ＡＰＲ（ω）= Kp
2+ 鄱

h＝1

n 2Krhω
ωh

2-ω2! "2姨 （6）

由式（6）可知，比例多谐振调节器在谐振频率 ωh

处的增益为无限大，在其他频率处的增益是一有限
值，因此比例多谐振调节器能够无静差跟踪多个特
定频率的正弦量，且能抵抗其他频率的扰动。 然而，
无限大的增益会降低系统稳定性，也不易于控制器的
实现；这种控制器带宽较小，无法抑制电网频率波
动的影响。 为解决理想比例多谐振调节器的上述问
题，一般采用一种易于实现的比例多谐振准调节器，
其传递函数表达式为：

GPR（s）=Kp+鄱
h＝1

�n 2Krhωchs
s2+2ωchs+ω2

h
（7）

图 1 基于 LCL 滤波器的网侧变流器拓扑结构图
Fig.1 Topological structure diagram of grid鄄side

converter with LCL filter
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其中，ωch 为截止频率。
图 2 给出了不平衡及畸变电网下并网变流器的

整体控制框图，并网变流器采用直流电压外环、电流
内环的双环控制结构。 不平衡及畸变电网电压经锁
相环分离出基波正序、负序分量以及 5 次谐波负序分
量、7 次谐波正序分量，根据电压外环输出的有功功
率参考量计算出基波、5 次谐波与 7 次谐波电流的参
考值。 电流参考值作为电流内环的输入，将该电流
参考值与反馈值作差经比例谐振调节器即可产生用
于调制的电压信号。

在电压电流双环控制结构中，由于内环、外环的
时间常数相差较大，可认为两者近似解耦。 本文主
要研究电流内环的控制，图 3 给出了两相静止 αβ 坐
标系下电流环路的简化控制框图。

在两相静止坐标系下，α 通道、β 通道之间不存
在交叉耦合项且具有相同的控制结构，因此 α 通道、
β 通道的调节器可设计相同的控制参数。 图 3 中，
KPWMe-sT 为数字控制环节引发的等效延迟，T 为数字
控制周期，KPWM 为逆变桥路放大增益，此处取为 1；
GLCL 为 LCL 滤波器的输入电压对电流的传递函数，
其表达式如式（8）所示。

GLCL（s）= I1（s） ／ （Ug（s）-U（s）） =
LgCs2+CRs+1

L1CL2s3+C（L1+Lg）Rs2+ （L1+Lg）s
（8）

图 3 中 ugαβ 为静止 αβ 坐标系下的电网电压，其
值为基波正弦量。 当电网电压出现不平衡与畸变时，
ugαβ 中除了基波成分，还含有各次谐波分量，本文以
5 次负序、7 次正序分量为例研究电流环路的控制。
GPR 为电流控制环路的比例多谐振调节器，其作用是
对基波正弦参考量的跟随以及环路中 5 次、7 次谐
波电压扰动的抑制，GPR 传递函数的表达式为：

GPR（s）=Kp+ 2Kr1ωc1s
s2+2ωc1s+ω1

2 +

2Kr5ωc5s
s2+2ωc5s+ω5

2 +
2Kr7ωc7s

s2+2ωc7s+ω7
2 （9）

其中，ω1、ω5、ω7 分别为基波、5 次谐波、7 次谐波对应
的谐振频率，值分别为 314.16 rad ／ s、1570.80 rad ／ s、
2 199.11 rad ／ s；Kr1、Kr5、Kr7 分别为基波、5 次谐波、7
次谐波对应的谐振增益；ωc1、ωc5、ωc7 分别为基波、5
次谐波、7 次谐波对应的截止频率。

3 电流控制环路离散化

为设计电流控制环路的比例多谐振调节器参
数，本文采用基于直接离散域的数字控制器设计方
法，首先需对电流控制环路的各个环节进行离散化。
本文采用双线性变换法（Tustin），s 域和 z 域之间的变
换关系可表示为：

s=k（z-1） ／ （z+1） （10）
其中，k=2 ／ T。

将式（10）代入式（8），经过整理可得 LCL 滤波器
输入电压对输入电流的离散化传递函数表达式为：

ＧＬＣＬ（ｚ）＝ b3z3+b2z2+b1z+b0

a3z3+a2z2+a1z+a0
（11）

a0=-L1LgCk3+ （L1+Lg）CRk2- （L1+Lg）k
a1=3L1LgCk3- （L1+Lg）CRk2- （L1+Lg）k
a2=-3L1LgCk3- （L1+Lg）CRk2+ （L1+Lg）k
a3=L1LgCk3+ （L1+Lg）CRk2+ （L1+Lg）

）
#
#
#
#
##
"
#
#
#
#
##
$ k

（12）

b0=LgCk2-CRk+1
b1=-LgCk2-CRk+3
b2=-LgCk2+CRk+3
b3=LgCk2+CRk+

）
#
#
#
#
##
"
#
#
#
#
##
$ 1

（13）

将图 3 中等效延迟环节转化到离散域，其传递
函数表达式为：

Gdel=KPWM z-1 （14）
将式（10）代入式（9），经过整理可得比例多谐振

调节器的离散化传递函数表达式为：

GPR（z）=Kp+ d2z2+d0

c2z2+c1z+c0
+

f2z2+f0
e2z2+e1z+e0

+ h2z2+h0

g2z2+g1z+g0
（15）
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图 2 不平衡及畸变电网下并网变流器的整体控制框图
Fig.2 Control block diagram of grid鄄connected converter

under unbalanced and distorted grid conditions
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Fig.3 Control block diagram of current loop in
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图 4 Kp、Kr1 及 ωc1 变化时系统根轨迹图
Fig.4 Trajectory of eigenvalues when Kp，Kr1 and

ωc1 change
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1 k

（21）

4 比例多谐振调节器参数设计

基于第 3 节给出的电流控制环路各个环节的离
散化结果，本节将在离散域采用根轨迹法直接设计
电流环的调节器参数。 图 1 中基于 LCL 滤波器的网
侧变流器相关电气参数如下：电网线电压有效值 Ugab＝
690 V，电网频率 f0＝50 Hz，开关频率 fs＝2500 Hz，L1＝
170 μH，Lg＝80 μH，R＝0.1 Ω，C＝466 μF。
4.1 调节器参数的影响

比例多谐振调节器参数变化将对闭环系统的根
轨迹产生重要影响，基于此可以选择使电流控制环稳
定的调节器参数范围。 由于比例多谐振调节器含有
Kp、Kr1、ωc1、Kr5、ωc5、Kr7、ωc7 7 个参数，本节将分组讨论
这些参数对系统根轨迹变化趋势的影响。 图 4 给出
了 Kp、Kr1、ωc1 变化时系统根轨迹图，其中 0.02≤Kp≤2，
10≤Kr1≤50，0.4π≤ωc1≤3π。 从图 4 中可以看出，该
闭环系统共有 5 对极点：第 1 对极点由 LCL 滤波器
产生；第 2 对极点由 LCL 滤波器与延迟环节产生；第
3 对极点由基波谐振调节器产生；第 4 对极点由 5 次
谐波谐振调节器产生；第 5 对极点由 7 次谐波谐振调
节器产生。

分析比例增益 Kp 对闭环系统极点的影响。 由
图 4（a）可知，随着 Kp 的增大，第 1 对极点从单位圆
内逐渐运动到单位圆外，为确保系统稳定，则 Kp 取
值不能过大；Kp 较小时第 2 对极点在实轴上，随着 Kp

增大这对极点先相互靠近，相遇后离开实轴分别向
上、向下运动，最后到达关于实轴对称的 2 个点，故
第 2 对极点对闭环系统的稳定性影响较小；第 3、第
4、第 5 对极点在 Kp 较小时处在单位圆外，随着 Kp

增大逐渐运动到单位圆内而后收缩到一点，为了确
保系统稳定，则 Kp 取值不能过小。 根据 Kp 对第 1、3、
4、5 对极点分布的影响，可以确定使系统稳定的 Kp

的范围。

分析 Kr1、ωc1 对以 Kp 为参变量的系统根轨迹的
影响，从图 4（a）中可以看出，Kr1 对闭环系统根轨迹
的影响与 ωc1 相同；随着 Kr1、ωc1 增大，第 1 对极点远
离实轴分别向上、向下移动；当 Kr1、ωc1 开始小幅增大
时，第 2 对极点轨迹的非实轴部分向右移动，第 3 对
极点向左移动。 需要指出的是，随着 Kr1、ωc1 进一步
增大，第 2 对极点在实轴相遇后运动到原第 3 对极点
轨迹的终点，而第 3 对极点则运动到原第 2 对极点轨
迹的终点，Kr1、ωc1 的增大使得第 3 对极点轨迹的单
位圆外部分增大，第 2对极点轨迹始终处在单位圆内。
图 4（b）、4（c）分别为第 4 对、第 5 对极点轨迹的局部
放大图。 从图中可以看出，由于 Kr1、ωc1 为基波谐振
调节器的参数，其值增大对由 5、7 次谐波谐振调节
器产生的第 4、第 5 对极点轨迹的影响较小，2 条轨迹
单位圆内的部分几乎不变。 根据 Kr1、ωc1 对应第 1、
3、4、5 对极点轨迹的单位圆内部分，可确定使系统稳
定的 Kr1、ωc1 的范围。

图 5 给出了 Kp、Kr5、ωc5 变化时系统的根轨迹图，
其中 0.02≤Kp≤2，1≤Kr5≤70，0.2π≤ωc5≤2.8π。 从
图 5 中可以看出，比例增益 Kp 对闭环系统极点变化
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图 6 Kp、Kr7 及 ωc7 变化时系统根轨迹图
Fig.6 Trajectory of eigenvalues when Kp，Kr7 and

ωc7 change
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趋势的影响与图 4 相同，接下来分析 Kr5、ωc5 对以 Kp

为参变量的系统根轨迹的影响。 图 5（a）中，Kr5 对闭
环系统根轨迹的影响与 ωc5 相同。 随着 Kr5、ωc5 增大，
第 1 对极点远离实轴分别向上、向下移动。 需要注意
的是，图 4 中 Kr1、ωc1 增大使得交换第 ２、第 3 对极点
轨迹终点的现象，在图 5 中变为 Kr5、ωc5 增大对应交
换第 2、第 4 对极点轨迹的终点，原因在于 Kr5、ωc5 为
5 次谐波谐振调节器的参数，其对由 5 次谐波谐振
调节器产生的第 4 对极点影响较大。 Kr5、ωc5 的增大
使得第 ４ 对极点轨迹的单位圆外部分增大，第 2 对
极点轨迹始终处在单位圆内。 从图 5 中还可以看出，
Kr5、ωc5 增大对由基波、7 次谐波谐振调节器产生的
第 3、第 5 对极点轨迹的影响较小，2 条轨迹单位圆
内的部分几乎不变。 根据 Kr5、ωc5 对应第 1、3、4、5 对
极点轨迹的单位圆内部分，可确定使系统稳定的 Kr5、
ωc5 的范围。

图 6 给出了 Kp、Kr7、ωc7 变化时系统的根轨迹图，
其中 0.02≤Kp≤2，1≤Kr7≤90，0.2π≤ωc7≤3.6π。 从
图 6 中可以看出，比例增益 Kp 对闭环系统极点变化
趋势的影响与图 4和图 5相同，接下来分析 Kr7、ωc7对以

Kp 为参变量的系统根轨迹的影响。 图 6（a）中，Kr7 对
闭环系统根轨迹的影响与 ωc7 相同。 随着 Kr7、ωc7 增
大，第 1 对极点远离实轴分别向上、向下移动。 需要
注意的是，不同于图 4 和图 5，图 6（d）中随着 Kr7、ωc7

增大出现交换第 2、第 5 对极点轨迹终点的现象，Kr7、
ωc7 的增大使得第 5 对极点轨迹的单位圆外部分增
大，第 2 对极点轨迹始终处在单位圆内。 从图 6（b）、
6（c）中可以看出，Kr7、ωc7 增大对由基波、5 次谐波谐
振调节器产生的第 3、第 4 对极点轨迹的影响较小，
第 3 对极点轨迹始终处在单位圆内，第 4 对极点轨迹
由小部分处在单位圆外变为完全处在单位圆内。 根



据 Kr7、ωc7 对应第 1、3、4、5 对极点轨迹的单位圆内部
分，可确定使系统稳定的 Kr7、ωc7 的范围。
4.2 滤波器参数的影响

并网变流器在实际运行过程中，由于电流增大、
温度升高等因素的影响，常出现 LCL 滤波器电感、电
容及电阻参数变化的情况。 因此，有必要研究 LCL 滤
波器参数对电流控制环闭环极点的影响。

图 7 给出了 LCL 滤波器参数变化时以 Kp 为参
变量的系统根轨迹图，其中 0.02≤Kp≤2，170μH≤L1≤
340 μH，80 μH≤Lg≤320 μH，0.1 Ω≤R≤0.4 Ω，
466 μF≤C≤932 μF。 从图 7（a）中可以看出，随着变
流器侧电感 L1 的增大，第 1 对极点轨迹单位圆外部
分减小，第 ２ 对极点轨迹非实轴部分向左移动但仍
处在单位圆内，第 ３、４、５ 对极点轨迹变化较小，系统
稳定性整体增大。 从图 7（b）中可以看出，增大电网
侧电感 Lg，第 １ 对极点轨迹的起点有接近单位圆的
趋势，第 ２ 对极点轨迹非实轴部分向右移动但仍处
在单位圆内，第 3、4、5 对极点轨迹变化较小，系统

稳定性略有降低。 从图 7（c）中可以看出，随着滤波
器阻尼电阻 R 的增大，第 1 对极点向单位圆内移
动，从小部分处在单位圆外变为完全处在单位圆内，
第 2 对极点轨迹非实轴部分向左移动仍处在单位圆
内，第 3、4、5 对极点轨迹几乎不变，因此，增大阻尼
电阻 R 有利于提高系统稳定性。 从图 7（d）中可以看
出，增大滤波电容 C，第 1 对极点向单位圆内移动，
第 2 对极点轨迹非实轴部分向右移动但仍处在单位
圆内，第 3、4、5 对极点轨迹几乎不变，因此，增大滤
波电容 C 对系统稳定性影响较小。

为确保并网变流器系统稳定，电流控制环的特征
根须分布在单位圆以内；为使滤波器参数在一定范
围内变化时系统依然稳定，设计电流环比例多谐振调
节器参数时应留有裕度。 从图 4— 6 所示的调节器
参数对系统根轨迹的影响可以看出：比例增益 Kp 对
系统的 5 对根轨迹均产生影响；谐振增益 Kr1、Kr5、Kr7，
截止频率 ωc1、ωc5、ωc7 仅对各自频率处谐振调节器产
生的根轨迹影响较大，对其他频率处谐振调节器产生
的根轨迹影响较小。 因此，设计比例多谐振调节器参
数的步骤为：根据所绘图形选取使 5 对根轨迹同时处
于单位圆内，且距离单位圆较远的比例增益 Kp；基于
确定的 Kp，分析谐振增益 Kr1、截止频率 ωc1 对其主导
根轨迹的影响，选取使该根轨迹处于单位圆内，且距
离单位圆较远的 Kr1、ωc1；同理，依次确定谐振增益 Kr5、
Kr7 与截止频率 ωc5、ωc7；基于选取的这组控制参数，验
证滤波器参数在一定范围内变化时系统的稳定性，
若系统稳定则参数设计合理有效，否则，返回第一步
重新设计验证。

本文设计的电流环调节器参数如下：Kp=0.7，Kr1=
30，ωc1 = 0.8π，Kr5 = 20，ωc5 = 0.8π，Kr7 = 40，ωc7 = 1.2π。
由此产生的电流环特征根为：P1，2=0.2166 ± j0.823 8，
P3，4 = 0.572 6 ± j0.333 9，P5，6 = 0.973 8 ± j0.0610，P7，8=
0.9404± j0.3125，P9，10=0.8378± j0.4526。

图 8 给出了 LCL 滤波器电感、电容及阻尼电阻在
±30% 范围内变化时系统的闭环极点分布图。 从图
中可以看出，基于上述设定的电流环比例多谐振调节
器参数，即使滤波器参数在一定范围内变化，5 对闭
环极点依然处在单位圆内，系统始终稳定。

4.3 电网频率的影响
并网变流器在实际运行过程中，还会出现电网频
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率偏移的现象。 由于比例多谐振调节器仅对特定频
率具有良好的控制效果，电网频率偏移易降低电流
环对参考量的跟踪以及扰动量的抑制作用。 为应对
该问题，本文采用锁相环跟踪电网电压频率，并实时
调节比例多谐振调节器的谐振频率 ω1、ω5、ω7。 此时，
谐振调节器可动态跟踪电网频率变化，从而保障电
流环对参考量的跟踪以及扰动量的抑制作用。

为保证并网变流器系统在电网频率变化时的鲁
棒性，有必要研究电网频率变化对电流控制环闭环极
点的影响。 图 9为电网频率变化时系统闭环极点分布
图。 图中电网频率 f0 为 45~55 Hz，即 282.74 rad ／ s≤
ω1≤345.58 rad ／ s，1413.70 rad ／ s≤ω5≤1727.88 rad ／ s，
1 979.18 rad ／ s≤ω7≤2 419.06 rad ／ s。 从图中可以看
出，当比例多谐振调节器的谐振频率 ω1、ω5、ω7 变化时，
5 对闭环极点在小范围变化，依然处在单位圆内，系
统始终维持稳定。 因此，本文提出的基于离散域根轨
迹的数字控制器设计方法以及整定的控制参数，可
确保系统在电网频率变化时具有较好的鲁棒性。

5 硬件在环实验验证

为验证不平衡及畸变电网下，变流器并网控制策
略的正确性，以及上文所设计的比例多谐振调节器参
数的合理性，本文搭建了基于 RT鄄LAB 的硬件在环实
验平台，其整体控制示意图如图 10 所示。

RT鄄LAB 上位机由普通 PC 机承担主电路 MAT鄄
LAB ／ Simulink 模型的编辑、编译、下载等工作，下位
机则由 OP5600 实时仿真计算机组成，机身配置了丰
富的 A ／ D、D ／ A 及 D ／ D 等输入输出接口，采用接口
板可实现与主控制器的物理对接，变流器的控制算
法在 DSP+FPGA 架构的主控制器中完成，从而构成
并网变流器的硬件在环控制系统。 RT 鄄LAB 上位机
与下位机之间通过 TCP ／ IP 协议进行高速通信，确保
了控制算法的实时性，实验结果具有较高的可信度。

在硬件在环实验中，主电路参数与上文一致，比
例多谐振调节器的参数与上文相同。 为了模拟不平
衡及畸变电网，在三相电网电压中注入 10%的基波负
序分量、7% 的 5 次谐波负序分量以及 5% 的 7 次谐
波正序分量，此时分析电压的总谐波畸变率（THD）为
8.67%，5次谐波含量为 7.1%，7次谐波含量为 4.97%。

在未加入 5 次和 7 次谐振调节器时，理想电网和
不平衡且畸变电网下，并网变流器的控制效果如图 11
所示。 理想电网环境下，并网功率恒定，三相电流正
弦度较高，THD 仅为 0.87%；当电压畸变时，变流器
交流侧输出有功、无功功率出现波动，直流侧电压出
现波动，并网电流畸变较为严重，此时 THD 为 6.13%，
其中 5 次谐波含量为 3.53%，7 次谐波含量为 4.13%，
不满足电流并网标准。

图 12 为加入 5 次和 7 次电流谐振控制器后，变
流器的控制效果图。 可以看出，并网电流畸变程度
得以改善，5 次和 7 次谐波含量分别降为 0.11 %和
0.19%，总 THD 也下降至 0.75%，电流控制效果非常
明显，故比例多谐振调节器的参数设计合理。

上述控制条件为变流器工作在满载稳定状态，
图 13 给出了采用电流谐振控制策略变流器由输出
功率满载变为半载时的实验波形。 从图中可以看出，
当输出功率半载时，系统动态响应速度较快，并网电
流总 THD 为 1.32%（5 次谐波含量为 0.22%，7 次谐
波含量为 0.36%），满足并网要求。

考虑无源器件参数变化对控制性能的影响，图
14 给出了电感值、电容值同时减小 30% 极端情况下，
三相并网电流波形。 由图可知，电流中谐波成分有
些增加，但总 THD 为 0.97%（５ 次谐波含量为 0.16%，
７ 次谐波含量为 0.21%），仍满足并网标准。

图 15 给出了采用电流谐振控制策略电网频率
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图 11 未加电流谐振控制时实验波形
Fig.11 Experimental waveforms without

current PR control
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增大 10% 时的实验波形。 从图中可以看出，锁相环
的调节控制为比例多谐振调节器提供了快速、准确
的频率信息，保证了控制器的良好控制性能。 当电
网频率增大 10%时，并网电流总 THD 为 1.15%（5 次
谐波含量为 0.18%，7 次谐波含量为 0.25%），满足并
网要求。

图 16 给出了不同控制工况下，变流器并网输出
电流谐波含量的对比图。 从图中可以看出，当未加
入采用谐振调节器的电流控制策略时，并网电流总
THD 及 5 次、7 次谐波含量均较高，不满足并网标准；
加入采用谐振调节器的电流控制策略后，在满载、半
载、滤波器参数变化以及电网频率变化工况下，并网
电流总 THD、5 次、7 次谐波含量均较低，取得了良好
的控制效果。

6 结论

针对不平衡及畸变电网电压下 LCL 型并网变流
器控制性能的问题，本文研究了电流环的控制。 给
出了一种基于直流电压外环、电流内环的双环控制
结构，采用比例多谐振调节器控制电流内环。 基于
离散域根轨迹分析，提出了比例多谐振调节器参数
设计的方法，根据系统极点分布选择调节器参数。 最
后在 RT鄄LAB 硬件在环实验平台上进行验证，得到的
具体结论如下：

a. 比例多谐振调节器有效实现了对电流环基波
参考量的跟踪和对电网电压扰动量的抑制，从而使得
并网变流器在不平衡及畸变电网环境下具有良好的
控制性能；

b. 采用本文设计方法设计的比例多谐振调节器
参数，可适应较宽范围的 LCL 滤波器参数及电网频
率变化，从而确保了系统具有较好的鲁棒性。
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Model predictive flexible power control strategy for T鄄type three鄄level converter
based on VSC鄄HVDC

LIANG Yingyu1，LIU Tao2，LI Yan2，HUANG Weihuang2，LIU Shu3

（1. School of Mechanical Electronic and Information Engineering，China University of Mining and
Technology（Beijing），Beijing 100083，China；2. State Key Laboratory of HVDC，China Southern

Power Grid Electric Power Research Institute，Guangzhou 510080，China；
3. Beijing Sifang Automation Co.,Ltd.，Beijing 100085，China）

Abstract： Power model of T鄄type three鄄level based on VSC鄄HVDC（Voltage Source Converter based HVDC）
system is formulated，based on which the finite control set model predictive direct power control strategy with
two鄄step prediction is proposed. The proposed control strategy can achieve three control targets
simultaneously，i.e.，accurate power reference tracking，DC鄄side capacitor voltage balancing and average
switching frequency decreasing. However，the proposed control strategy may cause harmonic currents under
unbalanced grid voltages. To solve the above problem，power compensation strategy is usually adopted，which，
however，provides only three alternative control objectives，i.e.，eliminating negative current，suppressing active
power ripples and removing reactive power ripples. It is difficult for the aforementioned three control
objectives satisfying the constraints of converter and the requirements for converter fault ride鄄through under
diverse AC grid faults. In this regard，flexible power control strategy is proposed，which can achieve a
compromise and flexible power control between the control targets. A simulation model of T鄄type three鄄level
VSC鄄HVDC system is performed and the simulative results verify the correctness of the proposed control
strategy.
Key words： flexible HVDC power transmission； VSC鄄HVDC； finite control set model predictive control；
flexible power control； unbalanced grid voltage； two鄄step prediction
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Proportional multi鄄resonance current control of grid鄄connected converter under
unbalanced and distorted grid condition

HAN Gang，CAI Xu
（Wind Power Research Center，Shanghai Jiao Tong University，Shanghai 200240，China）

Abstract： Aiming at impacts of the unbalanced and distorted voltage on grid鄄connected converter perfor鄄
mance，the proportional multi鄄resonance regulator is adopted to optimize the current loop. On the basis of
the converter model in two鄄phase static axis，a dual鄄loop control structure with both the DC outer鄄voltage
loop and the inner鄄current loop is presented. To track the reference current and suppress the voltage
disturbance，the proportional multi鄄resonance regulator is adopted in the current loop. As for the converters
with LCL filter，the order of filter and proportional multi鄄resonance regulator is high and the parameter
design is complicated，aiming at which，a regulator parameter design method based on the root locus analysis
in the discrete domain is proposed. Effects of the resonance regulator parameters on the system closed鄄loop
poles are analyzed，based on which the control parameters of the current loop are designed to guarantee the
robustness against the fluctuation in the LCL filter parameters and grid frequency. On the RT鄄LAB鄄based
hardware鄄in鄄loop experimental platform，the feasibility of the current control method and the effectiveness of
the proposed regulator parameter design method are verified.
Key words： unbalanced and distorted grid； grid鄄connected converter； proportional multi鄄resonance regu鄄
lator； parameter design； root locus； discrete domain； electric current control


