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摘要：电网电压中的谐波、不平衡以及直流偏移会在传统两相静止坐标系增强型锁相环（αβ⁃ＥＰＬＬ）所检测的

电网基波电压幅值、频率和相角中产生周期波动，尤其是直流偏移会产生基波频率的周期波动，难以使用低

通滤波器直接滤除。 提出一种改进的 αβ⁃ＥＰＬＬ 结构，在两相信号输入侧引入直流偏移积分器以消除输入直

流偏移，在幅值检测环和频率检测环中分别引入延时信号滤波器以消除输入谐波和不平衡的影响。 详细的

理论分析和实验结果验证了所提出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 的正确性和可行性。
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０　 引言

随着公共电网、微电网中所接入基于电力电子

变换技术的发电源、储能系统以及非线性负载数量
的日益增多，电网品质下降明显。 谐波、非平衡以及
直流偏移等非理想电网条件下的电网基波同步信息
的准确检测对维持所接入电网的电力电子设备的较
好性能以及电力系统继电保护的性能具有重要

意义［１⁃７］。
现有电力电子设备中通常采用锁相环技术来实

现电网同步信息的检测。 一种常用的锁相环是基于

同步旋转坐标系的锁相环（ＳＲＦ⁃ＰＬＬ） ［８⁃９］。 ＳＲＦ⁃ＰＬＬ
通过旋转坐标变换将三相输入信号转换为直流分
量，从而使用比例积分闭环控制器获得电网幅值、频
率和相角信息。 由于同步旋转变换中使用多个三角
函数运算，计算稍显复杂。 标准 ＳＲＦ⁃ＰＬＬ 不能解决
输入谐波、不平衡以及直流偏移等扰动在锁相环的
检测结果中造成的周期波动。 文献［９］给出了加入
滤波器来解决输入谐波的影响的方案，文献［１０⁃１１］
给出了基于双旋转坐标系下的锁相环结构结合滤波
器来同时解决输入谐波和不平衡的影响的方案。

另外一种锁相环结构是基于静止坐标系的增强

型锁相环（ＥＰＬＬ） ［１２⁃１３］。 ＥＰＬＬ 在原有频率检测环的

基础上增加一个幅值检测环以同时获得电网基波的
幅值、频率和相角信息。 ＥＰＬＬ 从锁相环的物理意义
出发，在静止坐标系下实现电网同步信息的检测，具
有算法简洁、对随机噪声的鲁棒性强等优点。 针对
非理想电网条件的影响，文献［１４］引入窗函数滤波

器用于消除输入谐波和不平衡的影响。 而由相应的
文献分析可知，直流偏移会在幅值和频率检测环的
输入、输出信号中产生基波频率的周期波动，若采用
传统低通滤波器来滤除这一波动，所引入的等效延
时环节会显著降低动态响应性能。 文献［１５］给出
了一种在输入信号侧加入直流偏移积分器来检测输
入直流偏移的方法以解决直流偏移的影响。 由于传
统三相 ＥＰＬＬ 以三相输入信号为基础进行运算，需
要 ３ 个直流偏移积分器，造成算法稍显复杂。 而且
现有文献中的方案鲜有能够同时解决输入谐波、不
平衡和直流偏移的影响。

文献［１６］提出一种两相静止坐标系下的 ＥＰＬＬ
（αβ⁃ＥＰＬＬ），在两相静止坐标系下进行运算，保持了
三相静止坐标系 ＥＰＬＬ 优点的同时，进一步简化了
结构，有利于减轻控制器的计算负担，也更便于与现
有电力电子设备中的并网电流闭环控制等算法相融
合，但是并不能自动消除输入谐波、非平衡以及直流
偏移等非理想电网条件的影响。 现有文献尚鲜有对
于解决上述问题的成果报导。

本文首先分析了输入谐波、非平衡以及直流偏
移对 αβ⁃ＥＰＬＬ 的影响，揭示了输入谐波、不平衡和
直流偏移在所检测的电网幅值和频率中所产生的周
期波动的幅值和频率特性，并在此基础上提出一种
基于直流偏移检测环节和延时信号消除滤波器的改
进方案来同时消除上述影响，以实现非理想电网条
件下电网基波同步信息的高精度检测。 详细的实验
结果验证了理论分析和所提出改进方案的正确性和
可行性。

１　 非理想电网条件对 αβ⁃ＥＰＬＬ 的影响分析

１．１　 αβ⁃ＥＰＬＬ 原理简介

αβ⁃ＥＰＬＬ 的结构原理图如图 １ 所示，其中粗实
线为矢量运算，细实线为标量运算。 其原理简述如
下。 三相理想电网电压可表示为：
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图 １ αβ⁃ＥＰＬＬ 的结构原理图

Ｆｉｇ．１ Ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ ｏｆ αβ⁃ＥＰＬＬ

ｕａ ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ）
ｕｂ ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ－１２０°）
ｕｃ ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ＋１２０°）

ì

î

í

ïï

ïï

（１）

其中，Ｕ、ω 和 φ 分别为电网电压幅值、频率和初始
相角。

将其转换到两相静止坐标系下可表示为：
ｕα ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ）
ｕβ ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ－９０°）{ （２）

由文献［１６］可知，αβ⁃ＥＰＬＬ 的微分方程为：

　

Ｕ
～·
（ ｔ）＝ μｖ［ｅαｓｉｎ（ω～ ｔ＋φ～）＋ｅβｓｉｎ（ω～ ｔ＋φ～－９０°）］

ω～·（ ｔ）＝ μω［ｅαｃｏｓ（ω～ ｔ＋φ～）－ｅβｃｏｓ（ω～ ｔ＋φ～－９０°）］
θ～
·
＝Δω＋μθ ω～

·＋ω０

ｅｉ（ ｔ）＝ ｕｉ（ ｔ）－ ｙｉ（ ｔ）　 ｉ＝α，β

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（３）

其中，Ｕ
～
、ω～ 、φ～、θ

～
分别为 Ｕ、ω、φ 和 θ 经过 αβ⁃ＥＰＬＬ 的

检测值；ｅα、ｅβ 分别为 ｕα、ｕβ 的检测误差；μｖ 为幅值
检测环积分器的积分系数；μθ、μω 分别为频率检测
环比例积分控制器的比例和积分系数。

ｕα、ｕβ 分别与其检测值做差，其差值与所检测相
角的正弦 ／余弦函数相乘后加和并作为幅值 ／频率检
测环的输入信号，再分别通过纯积分 ／比例积分的幅
值 ／频率检测环获得幅值、频率检测值。 幅值检测值
与相角检测值的正弦函数相乘获得 ｙα、ｙβ，频率检测
值经过积分获得相角检测值。

下面逐一分析输入谐波、不平衡和直流偏移对
αβ⁃ＥＰＬＬ 的影响。
１．２　 输入谐波和不平衡的影响分析

两相静止坐标系下包含正序、负序和谐波的输
入信号为：

ｕα ＝∑
∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍｈｓｉｎ（ｈωｔ ＋φ
＋
ｈ ） ＋

　 Ｕ －
ｍｈｓｉｎ（－ｈωｔ ＋φ

－
ｈ ）］

ｕβ ＝∑
∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍｈｓｉｎ（ｈωｔ ＋φ
＋
ｈ －９０°） ＋

　 Ｕ －
ｍｈｓｉｎ（－ｈωｔ ＋φ

－
ｈ ＋９０°）］

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

（４）

其中，Ｕ＋
ｍｈ、Ｕ

－
ｍｈ以及 φ＋

ｈ、φ
－
ｈ 分别为 ｈ 次谐波的正序、

负序幅值以及初始相角。 当 ｈ ＝ １ 时，所有变量代表
基波成分。

假设 αβ⁃ＥＰＬＬ 的输出信号已经正确跟踪输入
信号的正序分量，则频率环和幅值环的输入信号可
分别表示为：

　 　 ｅω ＝∑
∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍ（２ｈ＋１） ｓｉｎ（２ｈωｔ ＋φ
＋
２ｈ＋１ －φ

＋） ＋

Ｕ －
ｍ（ －２ｈ＋１） ｓｉｎ（－２ｈωｔ ＋φ

－
－２ｈ＋１ －φ

＋）］ （５）

　 　 ｅＡ ＝∑
∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍ（２ｈ＋１） ｃｏｓ（２ｈωｔ ＋φ
＋
２ｈ＋１ －φ

＋） ＋

Ｕ －
ｍ（ －２ｈ＋１） ｃｏｓ（－２ｈωｔ ＋φ

－
－２ｈ＋１ －φ

＋）］ （６）
由式（５）、（６）可知，偶次周期波动被引入频率

环和幅值环，由于积分器和比例运算不会改变周期
函数的频率，因此在所得到的幅值和频率稳态检测
值中将存在同样次数的周期波动。 ２ｈ＋１ 次正序和
－２ｈ－１次负序谐波分别产生 ２ｈ 和 － ２ｈ － ２ 次周期
波动。
１．３　 直流偏移的影响分析

包含直流偏移的两相静止坐标系下的输入信号
可表示为：

ｕα ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ）＋Ｕｄｃａ－Ｕｄｃｂ ／ ２－Ｕｄｃｃ ／ ２

ｕβ ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ－９０°）＋ ３Ｕｄｃｂ ／ ２－ ３Ｕｄｃｃ ／ ２
{ （７）

则 ｅα 和 ｅβ 可推导为：

ｅα ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ）－Ｕ
～
ｓｉｎ（ω～ ｔ＋φ～）

ìî íï ï ï ï ï ï ï ï ï ï周期分量

＋Ｕｄｃａ－
１
２
Ｕｄｃｂ－

１
２
Ｕｄｃｃ

ìî íï ï ï ï ï ï ï直流分量

　 ｅβ ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ－９０°）－Ｕ
～
ｓｉｎ（ω～ ｔ＋φ～－９０°）

ìî íï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï周期分量

＋

　 ３
２
Ｕｄｃｂ ／ ２－

３
２
Ｕｄｃｃ ／ ２

ìî íï ï ï ï ï ï ï直流分量

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ïï

（８）
则频率环的输入信号可以表示为：

　 ｅω ＝Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ－ω～ ｔ－φ～）＋
（Ｕｄｃａ－Ｕｄｃｂ ／ ２－Ｕｄｃｃ ／ ２）ｃｏｓ（ω～ ｔ＋φ～）＋
　 ３ （Ｕｄｃｂ－Ｕｄｃｃ）ｃｏｓ（ω～ ｔ＋φ～－９０°） ／ ２＝
Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ－ω～ ｔ－φ～）＋Ｕｄｃｃｏｓ（ω～ ｔ＋φ～－φｄｃ） （９）

Ｕｄｃ ＝ （Ｕｄｃａ－Ｕｄｃｂ ／ ２－Ｕｄｃｃ ／ ２） ２＋３（Ｕｄｃｂ－Ｕｄｃｃ） ２ ／ ４

φｄｃ ＝ａｒｃｔａｎ
３ （Ｕｄｃｂ－Ｕｄｃｃ）

２Ｕｄｃａ－Ｕｄｃｂ－Ｕｄｃｃ

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

幅值环的输入信号可以表示为：
ｅＡ ＝Ｕ ｃｏｓ（ωｔ＋φ－ω～ ｔ－φ～）－Ｕ

～ ＋

Ｕｄｃａ－
１
２
Ｕｄｃｂ－

１
２
Ｕｄｃｃ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎ（ω～ ｔ＋φ～）＋

３
２

（Ｕｄｃｂ－Ｕｄｃｃ）ｓｉｎ（ω～ ｔ＋φ～－９０°）＝

Ｕ ｃｏｓ（ωｔ＋φ－ω～ ｔ－φ～）－Ｕ
～ ＋Ｕｄｃｓｉｎ（ω～ ｔ＋φ～－φｄｃ） （１０）
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则当锁相环达到其稳态，即ω～ ＝ ω 以及θ
～ ＝ θ 时，

频率环的输入信号变为：
ｅω ＝Ｕｄｃｃｏｓ（ωｔ＋φ－φｄｃ） （１１）

角频率增量表示为：

Δω＝Ｕｄｃ μθｃｏｓ（ωｔ＋φ－φｄｃ）＋
μω

ω
ｓｉｎ（ωｔ＋φ－φｄｃ）

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú （１２）

同样，幅值环的输入信号可以表示为：
ｅＡ ＝Ｕｄｃｓｉｎ（ωｔ＋φ－φｄｃ） （１３）

幅值增量表示为：

ΔＵ＝ －
μｖ

ω
Ｕｄｃｃｏｓ（ωｔ＋φ－φｄｃ） （１４）

由式（１２）、（１４）可知，当三相输入信号包含直流
偏移时，在所检测的幅值和频率中均包含基波频率的
周期波动。 仅当 Ｕｄｃａ ＝Ｕｄｃｂ ＝Ｕｄｃｃ时，周期波动为 ０。

２　 消除非理想电网条件影响的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ

所提出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 原理结构见图 ２。 其基
本原理是，α 和 β 轴分量的检测误差信号分别经过 ２
个直流偏移积分器以检测直流偏移信号，再用原始
检测误差信号减去所检测的直流偏移信号，以消除
直流偏移。 另外在幅值环和频率环分别引入多延时
信号消除滤波器相级联的滤波器模块以消除大部分
输入谐波和负序分量的影响。 其工作原理阐述
如下。

图 ２ 所提出改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 的结构原理图

Ｆｉｇ．２ Ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ ｏｆ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｉｍｐｒｏｖｅｄ αβ⁃ＥＰＬＬ
２．１　 直流偏移消除原理

通过对式（８）求积分，可得到所引入的 ２ 个直流
偏移积分器的输出为：

　 Ｕ
～

ｄｃα ＝ μｄｃ∫ [Ｕ ｓｉｎ（ωｔ ＋ φ） － Ｕ
～
ｓｉｎ（ω～ ｔ ＋ φ～ ）

ìî íï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï周期分量

＋

Ｕｄｃａ －
１
２
Ｕｄｃｂ －

１
２
Ｕｄｃｃ

ìî íï ï ï ï ï ï ï直流分量

]ｄｔ ≈

μｄｃ Ｕｄｃａ －
１
２
Ｕｄｃｂ －

１
２
Ｕｄｃｃ

ìî íï ï ï ï ï ï ï直流分量

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｔ

Ｕ
～

ｄｃβ ＝

　 μｄｃ∫ [Ｕ ｓｉｎ（ωｔ＋φ－９０°） －Ｕ
～
ｓｉｎ（ω～ ｔ ＋ φ～ －９０°）

ìî íï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï ï周期分量

＋

３
２
Ｕｄｃｂ － ３

２
Ｕｄｃｃ

ìî íï ï ï ï ï ï直流分量

]ｄｔ ≈ μｄｃ
３
２
Ｕｄｃｂ － ３

２
Ｕｄｃｃ

ìî íï ï ï ï ï ï直流分量

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｔ

（１５）
由于周期信号经过积分器后，其平均值为 ０，则

当Ｕ
～

ｄｃα和Ｕ
～

ｄｃβ均等于实际的输入直流偏移时，ｅα 及 ｅβ
的平均值将变为 ０。 这意味着直流偏移将不会输入
幅值环和频率环，其影响被相应地消除了。
２．２　 输入谐波和负序分量影响的消除原理

由前述分析可知，输入谐波和负序分量会在幅
值环和频率环的输入信号中产生偶次谐波。 因此本
文在幅值环和频率环的输入侧引入延时信号消除
（ＤＳＣ）滤波器来滤除偶次谐波。 由于单一 ＤＳＣ 滤
波器只能滤除某些特定次数的谐波，因此本文采用
多个 ＤＳＣ 滤波器级联结构。 下面对 ＤＳＣ 滤波器原
理进行简要分析并根据前述理论分析结果确定所采
用的 ＤＳＣ 滤波器的数量以及相应的延时常数。

ＤＳＣ 滤波器通过将被滤波信号与其延时半周期
的信号相加来滤除相应的周期信号，再对结果除以
２，以保持其他信号的幅值不发生变化［１７⁃１８］。 理论
上，需要无穷多个 ＤＳＣ 滤波器才能滤除所有的周期
波动，考虑到系统的控制带宽以及实际电网高次谐
波幅值非常小，本文采用 ４ 个 ＤＳＣ 滤波器级联结
构，其结构如图 ３ 所示。

图 ３ 级联 ＤＳＣ 滤波器的结构原理图

Ｆｉｇ．３ Ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ ｏｆ ｃａｓｃａｄｅｄ ＤＳＣ ｆｉｌｔｅｒｓ

首先分析频率环中的级联 ＤＳＣ 滤波器的各个
ＤＳＣ 滤波器的输出信号的表达式，以便确定其延时
常数并对整个级联 ＤＳＣ 滤波器的性能进行评价。
由式（６）可知，频率环输入信号的周期波动最低次
是 ２ 次，由 ＤＳＣ 滤波器的原理可知，延时常数应选
为拟被滤除信号周期的一半，因此这里第一个 ＤＳＣ
滤波器 ＤＳ４ 的延时常数选为 Ｔｆ ／ ４ 以滤除二次周期
波动。 进一步推导得 ＤＳ４ 的输出信号可表示为：

ｕＤＳ４Ｏ（ ｔ） ＝ ３
２ ∑

∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍ（４ｈ＋１） ｓｉｎ（４ｈωｔ ＋φ
＋
４ｈ＋１ －φ

＋） ＋

Ｕ －
ｍ（ －４ｈ＋１） ｓｉｎ（－４ｈωｔ ＋φ

－
－４ｈ＋１ －φ

＋）］ （１６）
由式（１６）可见，ＤＳ４ 已经消除了 ２（２ｈ－１）次的

正序和－２（２ｈ－１）次的负序周期波动，其输出信号只
包含 ±４ｈ 次周期波动，其最低次数是 ４。 因此，第二
个 ＤＳＣ 滤波器 ＤＳ８ 的延时常数取为 Ｔｆ ／ ８。 ＤＳ８ 的输
出信号可表示为：

ｕＤＳ８Ｏ（ ｔ） ＝ ３
２ ∑

∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍ（８ｈ＋１） ｓｉｎ（８ｈωｔ ＋φ
＋
８ｈ＋１ －φ

＋） ＋

Ｕ －
ｍ（ －８ｈ＋１） ｓｉｎ（－８ｈωｔ ＋φ

－
－８ｈ＋１ －φ

＋）］ （１７）
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相似地，４（２ｈ－１）次的正序和－４（２ｈ－１）次的负
序周期波动被 ＤＳ８ 滤除了，其输出信号的最低次周
期波动为 ±８。 进一步设置延时常数为 Ｔｆ ／ １６ 的第三
个 ＤＳＣ 滤波器 ＤＳ１６和延时常数为 Ｔｆ ／ ３２ 的第四个
ＤＳＣ 滤波器 ＤＳ３２，二者的输出信号分别表示为：

ｕＤＳ１６Ｏ（ ｔ） ＝ １
２

ｅω（ ｔ） ＋ ｅω ｔ －
Ｔｆ

１６
æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
＝

３
２ ∑

∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍ（１６ｈ＋１） ｓｉｎ（１６ｈωｔ ＋φ
＋
１６ｈ＋１ －φ

＋） ＋

Ｕ －
ｍ（ －１６ｈ＋１） ｓｉｎ（－１６ｈωｔ ＋φ

－
－１６ｈ＋１ －φ

＋）］
（１８）

　 ｕＤＳ３２Ｏ（ ｔ）＝
１
２

ｅω（ ｔ）＋ｅω ｔ－
Ｔｆ

３２
æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
＝

　 　 　 ３
２ ∑

∞

ｈ ＝ １
［Ｕ ＋

ｍ（３２ｈ＋１） ｓｉｎ（３２ｈωｔ ＋φ
＋
３２ｈ＋１ －φ

＋） ＋

　 　 　 Ｕ －
ｍ（ －３２ｈ＋１） ｓｉｎ（－３２ｈωｔ ＋φ

－
－３２ｈ＋１ －φ

＋）］ （１９）
由此可知经过级联型 ＤＳＣ 滤波器以后，频率环

输入信号的最低次周期波动为－３２ 次和 ６４ 次，其幅
值为次数为－３１ 次和 ６５ 次输入谐波的幅值。

由前述分析可知，幅值环的输入信号中周期波
动的次数与频率环的输入信号中周期波动的次数相
同，因此采用与频率环结构相同的级联 ＤＳＣ 滤波
器。 限于篇幅，其结果没有给出。

由上述分析可知，经过级联 ＤＳＣ 滤波器后，幅
值环和频率环的输出中最低次周期波动为 ３２，其幅
值根据余弦定理可得：

ＵＤＳ３２Ｏｍ ＝ ３
２
［（Ｕ＋

ｍ（３２ｈ＋１）） ２＋（Ｕ－
ｍ（－３２ｈ＋１）） ２＋

　 ２Ｕ＋
ｍ（３２ｈ＋１）Ｕ

－
ｍ（－３２ｈ＋１） ｃｏｓ（φ

＋
３２ｈ＋１＋φ

－
－３２ｈ＋１－２φ

＋）］ １ ／ ２≤
３
２
（Ｕ＋

ｍ（３２ｈ＋１） ＋Ｕ
－
ｍ（－３２ｈ＋１）） （２０）

由此可知其幅值小于等于最低次正负序输入谐
波幅值和的 １．５ 倍。 在实际电网中，如此高次数的
谐波幅值已经非常低，再考虑到系统中存在的积分
环节以及控制带宽，幅值环和频率环最终的输入信
号中可近似看作不再包含周期波动，由此也说明本
文采用 ４ 个 ＤＳＣ 滤波器级联结构的滤波性能能够
满足实际系统的需要。
２．３　 改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 的线性化模型及控制参数设计

直流偏移检测环节的闭环传递函数可表示为：

ＧＤＣ（ ｓ）＝
μｄｃ

ｓ ／ μｄｃ＋１
（２１）

式（２１）说明较大的 μｄｃ会带来较快的检测速度，
但是较大的 μｄｃ会提高频率环的暂态波动幅值。 本
文将 μｄｃ取为 ５０ 以获得一个 ２０ ｍｓ 的时间常数，从而
在直流偏移检测速度和暂态频率估计误差之间取得
较好的折中。

由 αβ⁃ＥＰＬＬ 的线性差分方程获得其传递函数为：

ＧＡ（ ｓ）＝
Ｕ^＋

Ｕ＋
＝

μｖ

ｓ＋μｖ

Ｇω（ ｓ）＝
ω^
ω

＝
μθ

ｓ２＋μωｓ＋μθ

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（２２）

由于将级联 ＤＳＣ 滤波器插入了幅值环和频率
环，ＤＳＣ 滤波器的传递函数可近似看作一个广义系
数。 由于 ＤＳＣ 滤波器的传递函数可近似看作一阶
惯性环节，则级联 ＤＳＣ 滤波器的传递函数可近似为
一个新的一阶惯性环节，其时间常数为所级联的 ４
个 ＤＳＣ 滤波器延时常数的和，由此得到级联 ＤＳＣ 滤
波器的近似一阶线性传递函数为：

ＧＣＤＳＣ（ ｓ）≈
１

１５Ｔｆ

６４
ｓ＋１

＝ １
τＣＤＳＣｓ＋１

（２３）

将式（２２）中的 μｖ、μθ 和 μω 分别用 μｖＧＣＤＳＣ（ ｓ）、
μθＧＣＤＳＣ（ ｓ）和 μωＧＣＤＳＣ（ ｓ）代替，得到改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 传
递函数的表达式为：

　

ＧＡ１（ ｓ）＝
Ｕ^＋

Ｕ＋
＝

μｖＧＣＤＳＣ（ ｓ）
ｓ＋μｖＧＣＤＳＣ（ ｓ）

＝

μｖ

τＣＤＳＣ

１

ｓ２＋ １
τＣＤＳＣ

ｓ＋
μｖ

τＣＤＳＣ

Ｇω１（ ｓ）＝
ω^
ω

＝
μωＧＣＤＳＣ（ ｓ）

ｓ２＋μθＧＣＤＳＣ（ ｓ） ｓ＋μωＧＣＤＳＣ（ ｓ）
＝

μω

τＣＤＳＣ

１

ｓ３＋ １
τＣＤＳＣ

ｓ２＋
μθ

τＣＤＳＣ
ｓ＋

μω

τＣＤＳＣ

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ï

（２４）

然后，对各个控制器参数进行设计。 幅值环传
递函数的标准二阶形式可以写为：

ＧＡ１（ ｓ）＝
μｖ

τＣＤＳＣ

１
ｓ２＋２ξωｎｓ＋ω２

ｎ

２ξωｎ ＝
１

τＣＤＳＣ
， ω２

ｎ ＝
μｖ

τＣＤＳＣ

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（２５）

则令 ξ＝ １ 可以得到一个临界阻尼的闭环系统，
幅值环为具有 ２ 个相同负实特征根的稳定系统。 由
ξ＝ １ 求得 μｖ ＝ １ ／ （４τＣＤＳＣ）。 由自动控制理论可知，二
阶临界阻尼闭环系统可以实现在超调和暂态过渡时
间之间的较好折中，考虑到实际电网电压幅值的动
态变化通常会有一个暂态过程，另外过大的估计的
幅值超调量会加剧所估计的频率的暂态周期波动幅
值和暂态过渡时间，为降低幅值环对频率可能造成
的影响，本文将幅值环设计为临界阻尼闭环系统。

下面进行频率环参数的设计。 由于其特征方程
为三阶，为简化设计，假设特征方程具有 １ 个实根和
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２ 个共轭根，同时共轭跟的实部与实根相等。 则该
特征方程可以重写为：

　 Ｇω１（ ｓ）＝
μｖ

τＣＤＳＣ

１
（ ｓ＋α）（ ｓ＋α＋ｊβ）（ ｓ＋α－ｊβ）

＝

μｖ

τＣＤＳＣ

１
ｓ３＋３αｓ２＋（３α２＋β２） ｓ＋α３＋αβ２ （２６）

令式（４２）和式（４０）的各项系数相等，则得到：

α＝
μθ

３τＣＤＳＣ

１
３τ２

ＣＤＳＣ

＋β２ ＝
μθ

τＣＤＳＣ

１
９τ２

ＣＤＳＣ

＋β２ ＝ ３μω

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï

（２７）

进一步令 β＝ ０，可以求得 μθ ＝ １ ／ （３τＣＤＳＣ），μω ＝
１ ／ （２７τ２

ＣＤＳＣ），此时频率环具有 ３ 个相等的负实根，进
而保证频率环的无条件稳定。 同样由自动控制理论
可知，上述系统中，３ 个相同负实根的特性不会引起
动态过渡过程的暂态振荡。 在锁相环系统中，考虑
到实际电网频率不会发生快速大范围突变，因此虽
然 ３ 个相同负实根的设计方法会降低系统动态响应

性能，但是仍然能够较快跟随上实际的频率变化。
另外，无暂态振荡的控制特性也能够保证在动态过
程中所估计的频率中不包含振荡成分，从而保证了

所估计的相角不会受到暂态频率振荡成分的影响。
这一特性也能保证在锁相环的实际应用系统，如并

网系统中的并网电流避免受到电网同步信息动态变

化的影响。

３　 实验结果及分析

搭建了基于浮点型 ＤＳＰ 控制器 ＴＭＳ３０Ｆ２８３３５
的实验平台对所提出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 进行实验验

证，算法程序采用浮点算法实现。 各控制参数取值

如下：μｄｃ ＝ ５０，τＣＤＳＣ ＝ ０．００４ ６９，μθ ＝ ７１．１，μω ＝ １ ６８３．８，
μｖ ＝ ５３．３。 在 ＤＳＰ 中通过软件编程构造了包含输入

谐波、不平衡、直流偏移以及幅值、频率和相角可动

态变化的三相信号，以方便地对所提出的改进 αβ⁃
ＥＰＬＬ 在非理想电网条件下的性能以及动态特性进

行实验验证。
首先，对输入信号包含谐波和直流偏移时的改

进前和改进后 αβ⁃ＥＰＬＬ 的性能进行实验分析，相应

的实验结果见图 ４。 在初始时刻输入信号为三相标
　 　 　 　 　 　 　

　 　 　 　

　 　
图 ４ 输入谐波和直流偏移条件下 αβ⁃ＥＰＬＬ 改进前后的实验波形图

Ｆｉｇ．４ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌ ａｎｄ ｉｍｐｒｏｖｅｄ αβ⁃ＥＰＬＬ ｉｎ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ ｏｆ ｉｎｐｕｔ ｈａｒｍｏｎｉｃｓ ａｎｄ ＤＣ ｏｆｆｓｅｔｓ
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准正弦波，在某一时刻加入幅值为 ０．１ ｐ．ｕ． 的 ５、７、
１１ 和 １３ 次谐波，经过 １００ ｍｓ 加入幅值为 ０．１ ｐ．ｕ． 的
直流偏移。 由图 ４ 可知，在输入信号为三相对称时，
αβ⁃ＥＰＬＬ 正确检测了输入信号的幅值、频率和相角，
然而，当输入信号包含谐波和直流偏移时，检测性能
下降明显，所检测到的幅值和频率中均包含周期波
动。 而所提出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 在输入信号包含谐
波和直流偏移时均正确检测了其幅值和频率，同时
没有稳态周期波动。

进一步，对在非平衡条件下改进前和改进后的
αβ⁃ＥＰＬＬ 的性能进行实验验证，其实验结果见图 ５。
在某一时刻 ａ 相电压突降到 ０．１ ｐ．ｕ．，同时 ｂ 相相角
跳变 ８０°，经过 １００ ｍｓ 所有信号恢复到三相对称波
形。 从图 ５ 可知，αβ⁃ＥＰＬＬ 的检测结果中包含 ２ 倍
基波频率的周期波动，而改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 正确检测到
了三相输入信号的正序分量的幅值、频率和相角，同
时不包含稳态周期波动，动态调整时间约为 ３０ ｍｓ。

最后，对改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 的动态性能进行实验验
证，实验条件分别为三相信号幅值同时跳变±４０％，
相角跳变 ４０°以及频率跳变±１０％，实验结果见图 ６。
相应的动态数据与传统 αβ⁃ＥＰＬＬ、基于滑动平均滤

波的 ＳＲＦ⁃ＰＬＬ 以及 ＤＳＯＧＩ⁃ＰＬＬ 的动态数据列于表
１，其中 Ｔｓｅｔ为动态恢复时间，ΔＡｍ、Δφｍ、Δωｍ 分别为
所检测到的幅值、相角和频率的最大超调（ΔＡｍ 为标
幺值）。 传统 αβ⁃ＥＰＬＬ 未消除谐波、不平衡和直流
偏移；ＤＳＯＧＩ⁃ＰＬＬ 仅消除了不平衡；ＳＲＦ⁃ＰＬＬ 消除
了谐波和不平衡，未消除直流偏移；改进 αβ⁃ＥＰＬＬ
同时消除了谐波、不平衡和直流偏移。 传统 αβ⁃
ＥＰＬＬ、ＤＳＯＧＩ⁃ＰＬＬ 和改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 的执行时间分
别为３．０４、７．９、３．０５ μｓ。 由图 ６ 和表 １ 可知，当输
入信号发生动态变化时，改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 所检测的
幅值、相角和频率随即发生变化，超调量均很小。
动态响应时间与基于滑动平均滤波的 ＳＲＦ⁃ＰＬＬ 以
及标准 αβ⁃ＥＰＬＬ 的动态性能相近，说明加入的直
流偏移积分器和级联 ＤＳＣ 滤波器并没有显著影响
其动态性能。

更重要的是，除了所提出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ，其他
３ 种锁相环均不能消除直流偏移的影响。 ４ 种锁相
环的代码执行时间中，所提出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 的代
码执行时间只比 αβ⁃ＥＰＬＬ 多出 ０． ０１ μｓ，远小于
ＤＳＯＧＩ⁃ＰＬＬ 的代码执行时间。 这说明所提出的改进
αβ⁃ＥＰＬＬ 具有最优的综合性能。

　
图 ５ 不平衡输入条件下 αβ⁃ＥＰＬＬ 改进前后的实验波形图

Ｆｉｇ．５ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌ ａｎｄ ｉｍｐｒｏｖｅｄ αβ⁃ＥＰＬＬ ｉｎ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ ｏｆ ｉｎｐｕｔ ｕｎｂａｌａｎｃｅ
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图 ６ 改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 的动态实验结果

Ｆｉｇ．６ Ｄｙｎａｍｉｃ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ
ｏｆ ｉｍｐｒｏｖｅｄ αβ⁃ＥＰＬＬ

表 １ ４ 种 ＰＬＬ 的动态数据

Ｔａｂｌｅ １ Ｄｙｎａｍｉｃ ｄａｔａ ｏｆ ｆｏｕｒ ＰＬＬｓ
实验
条件

数据
ＳＲＦ⁃
ＰＬＬ

αβ⁃
ＥＰＬＬ

ＤＳＯＧＩ⁃
ＰＬＬ

改进
αβ⁃ＥＰＬＬ

幅值
（±４０％）

Ｔｓｅｔ ／ ｍｓ — ２０ ３０ ３０
ΔＡｍ — ０ ０ ０

Δφｍ ／ （ °） — ０．５ — ０．４
Δωｍ ／ Ｈｚ — ０．８ ４．８ ０．４

相角
（４０°）

Ｔｓｅｔ ／ ｍｓ ４０ ２０ — ３０
ΔＡｍ — ０．１５ — ０．１

Δφｍ ／ （ °） １５ １１ — １０
Δωｍ ／ Ｈｚ １７ ２０ — ４

频率
（±１０％）

Ｔｓｅｔ ／ ｍｓ ４０ ２０ ５０ ３０
ΔＡｍ — ０ ０．１ ０

Δφｍ ／ （ °） ７ ２ — １０
Δωｍ ／ Ｈｚ ２ ０．５ ０ １．６

４　 结论

本文首次分析了非理想电网条件对 αβ⁃ＥＰＬＬ
性能的影响，证明了标准 αβ⁃ＥＰＬＬ 不能消除非理想
电网条件的影响。 所提出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 具有同
时消除输入谐波、不平衡和直流偏移影响的能力，在
非理想电网条件下仍然实现了高性能电网幅值、相
角和频率检测。 与现有典型锁相环算法相比，所提



　􀀦􀀰　　 电 力 自 动 化 设 备 第 ３８ 卷

出的改进 αβ⁃ＥＰＬＬ 在稳态检测精度、动态响应以及
代码执行时间方面具有最优的综合性能。
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