
第 ３９ 卷 第 ５ 期
２０１９ 年 ５ 月

电 力 自 动 化 设 备
Ｅｌｅｃｔｒｉｃ Ｐｏｗｅｒ Ａｕｔｏｍａｔｉｏｎ Ｅｑｕｉｐｍｅｎｔ

Ｖｏｌ．３９ Ｎｏ．５
Ｍａｙ ２０１９ 　􀁱􀂀􀂍　

三电平并网逆变器恒定开关频率的模型预测控制

程建材１，２，康龙云１，２，胡毕华１，２，冯元彬１，２

（１． 华南理工大学 电力学院，广东 广州 ５１０６４０；
２． 华南理工大学 广东省绿色能源技术重点实验室，广东 广州 ５１０６４０）

摘要：传统的有限控制集模型预测控制存在开关频率不固定的缺点，这给并网逆变器输出滤波器的设计带来

了很大的困难。 针对这个问题，提出了一种三电平并网逆变器恒定开关频率的模型预测控制策略。 该控制

策略将预测最优开关序列控制用于三电平并网逆变器中，并对其寻优方式进行改进。 改进的方式是通过找

出使目标函数最小的中心矢量来对最优开关序列所在的小扇区进行定位。 仿真和实验结果表明，所提控制

策略不仅能够在实现定频控制的基础上有效减少计算量，而且具有良好的静态和动态性能。
关键词：三电平并网逆变器；模型预测控制；恒定开关频率；开关序列；中心矢量

中图分类号：ＴＭ ４６４ 文献标识码：Ａ ＤＯＩ：１０．１６０８１ ／ ｊ．ｉｓｓｎ．１００６－６０４７．２０１９．０５．０２５

收稿日期：２０１８－０５－０４；修回日期：２０１９－０３－２５
基金项目：广东省科技发展专项基金资助项目（２０１７Ｂ０１０１２０００１）
Ｐｒｏｊｅｃｔ ｓｕｐｐｏｒｔｅｄ ｂｙ ｔｈｅ Ｓｃｉｅｎｃｅ ａｎｄ Ｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙ Ｄｅｖｅｌｏｐｍｅｎｔ
Ｓｐｅｃｉａｌ Ｆｏｕｎｄａｔｉｏｎ ｏｆ Ｇｕａｎｇｄｏｎｇ Ｐｒｏｖｉｎｃｅ（２０１７Ｂ０１０１２０００１）

０　 引言

随着 新 能 源 发 电 系 统 以 及 柔 性 交 流 输 电
（ＦＡＣＴＳ）装置等大量地接入电网，并网逆变器作为
它们接入电网的桥梁，得到了广泛的应用［１⁃２］。 三电
平并网逆变器相比于两电平并网逆变器具有输出谐
波低、电压应力小等优点，广泛应用于高压大容量场
合［３⁃４］。 并网逆变器的控制方法主要分为 ３ 类，第一
类是通过电压外环和电流内环进行控制的传统电压
矢量定向控制（ＶＯＣ） ［１］；第二类是直接功率控制

（ＤＰＣ） ［５⁃６］，其首先利用滞环调节器将当前有功功率
和无功功率与参考值进行比较，然后通过查询矢量
表，选择合适的电压矢量进行有功功率和无功功率
的控制；第三类是模型预测控制（ＭＰＣ），其是本文
讨论的基础。 ＭＰＣ 通过预测系统在给定时间内的
输出变化，选择使目标函数最小的下一个开关周期
内的最优开关状态，然后在每个采样周期内都重复
进行上述计算［７⁃９］。

传统的空间矢量脉宽调制（ＳＶＰＷＭ）在一个控
制周期中利用 ３ 个相邻电压矢量以及载波调制产生
一组开关序列，进而合成对应的旋转电压矢量，实现
定频控制。 但是有限控制集模型预测控制 （ ＦＣＳ⁃
ＭＰＣ） ［１０］以及相关的部分改进控制策略［１１⁃１２］由于没
有脉宽调制器，在一个开关周期内都只选择一个最
优电压矢量作为电压输出，开关状态的变化没有规
律，这样的输出对采样频率有较高的要求，而且开关
频率不固定，谐波频谱广，给输出滤波器的设计带来
了困难［５，１３⁃１５］。 针对这个问题，文献［１３］提出了一
种两电平并网逆变器预测最优开关序列直接功率控
制（ＯＳＳ⁃ＤＰＣ），其核心是进行预测最优开关序列控

制，这种控制策略在一个开关周期内选择 ３ 个开关
状态组成一个开关序列，并对其中每个开关状态的
作用时间进行控制，使得受控变量沿固定开关周期
收敛于参考值，但是这种控制策略存在计算量较大
的问题。 文献［１４］提出了 ２ 种中点钳位型三电平逆
变器的调制模型预测控制（Ｍ２ＰＣ），Ｍ２ＰＣ 与传统
ＭＰＣ 的不同之处在于在目标函数最小化的过程中，
还包含了使开关频率固定的合适的调制方案，但是
这种控制策略同样存在计算量较大的问题。

为了有效提高三电平并网逆变器 ＭＰＣ 的稳态
性能，实现定频控制，本文提出了一种三电平并网逆
变器恒定开关频率的模型预测控制 （ ＣＳＦ⁃ＭＰＣ）。
该控制策略对三电平并网逆变器采用预测最优开关
序列进行 ＭＰＣ，并通过改进寻优策略减少计算量。
相较于文献 ［１５］ 所提的生成新电压矢量的 ＣＳＦ⁃
ＭＰＣ 策略，本文提出的控制方法具有稳态误差小、
无需调制器的优点。 相较于文献 ［１６］ 以及文献
［１７］所提的定频方法，本文采用了截然不同的寻优
策略，并且同样具有无需调制器的优点，能够在待选
开关序列进行选择时实现多目标优化，并实现对中
点电压的控制。 与文献［１８］提出的一种单相三电
平整流器低复杂度 ＭＰＣ 相比，本文所提的控制方法
对寻优策略进行了改进，能够有效地减少控制算法
的计算量。 除此之外，所提的寻优策略还能减少长
预测范围 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ［９，１９］，给控制芯片带来的计算负
担有利于类似的计算量较大的 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 策略在多
电平逆变器中的实现。 利用仿真和实验对所提控制
方法进行验证，并与传统的三电平并网逆变器 ＦＣＳ⁃
ＭＰＣ 进行对比，验证了所提控制策略在提高三电平
逆变器稳态性能方面的可行性与优越性。

１　 三电平并网逆变器的电流分析

以 Ｔ 型三电平并网逆变器为例，图 １ 给出了其
拓扑结构。 图中，ｅＡ、ｅＢ、ｅＣ 为电网的三相交流电压；
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ｉＡ、ｉＢ、ｉＣ 为输出的三相交流电流；Ｌ 和 Ｒ 分别为网侧
滤波器的电感和等效电阻。

图 １ Ｔ 型三电平并网逆变器拓扑

Ｆｉｇ．１ Ｔｏｐｏｌｏｇｙ ｏｆ Ｔ⁃ｔｙｐｅ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｇｒｉｄ⁃ｃｏｎｎｅｃｔｅｄ ｉｎｖｅｒｔｅｒ

通过电压幅值不变的 Ｃｌａｒｋｅ 变换，可得 Ｔ 型三电
平并网逆变器的在两相静止坐标系下的数学模型为：

υ＝Ｒｉ＋Ｌ ｄｉ
ｄｔ

＋ｅ （１）

其中，υ为逆变器输出电压矢量；ｅ 为电网电压矢量；
ｉ 为输出电流矢量。

由式（１）可得两相静止坐标系下瞬时电流的变
化率为：

ｄｉα
ｄｔ

＝ － Ｒ
Ｌ
ｉα＋

１
Ｌ
（υα－ｅα）

ｄｉβ
ｄｔ

＝ － Ｒ
Ｌ
ｉβ＋

１
Ｌ
（υβ－ｅβ）

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

（２）

２　 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ

２．１　 预测最优开关序列控制基本原理

本文以电流控制为目标，在模型预测直接电流
控制的基础上，对预测最优开关序列控制进行改进。
预测最优开关序列控制在一个开关周期内选择 ３ 个
开关状态组成一个开关序列，并控制其中每个开关
状态的作用时间。 三电平逆变器 ２７ 个开关状态对
应的空间矢量图见附录中图 Ａ１。

在一个采样周期内，由于电网电压、输出电流、
电感值及其等效电阻值都可看作为常数，所以瞬时
电流的变化率只与逆变器选择的输出电压矢量有
关。 当输出电压矢量为 υｉ（ ｉ ＝ １，２，３）时，对应的电
流变化率为：
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在预测最优开关序列控制中，开关序列对应的
输出电压矢量序列既要包含可使 ｉα 增大的电压矢
量，也要包含使其减小的电压矢量，对 ｉβ 也有同样
的要求。 三电平逆变器可根据 ２４ 个小扇区得到
４８ 组满足以上条件的电压矢量序列，每组电压矢
量序列对应 ３ 个开关状态。 ３ 个开关状态轮换时，

都只需切换 １ 个桥臂的开关状态。 定义 ｔｉ 为每个
输出电压矢量的作用时间，一个开关周期结束后，
误差为：
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Ｅα ＝ ｉ∗αｒｅｆ（ｋ＋１）－ ｉα（ｋ）
Ｅβ ＝ ｉ∗βｒｅｆ（ｋ＋１）－ ｉβ（ｋ）{ （５）

其中，ｉα（ｋ）和 ｉβ（ｋ）为第 ｋ 个控制周期开始时的采

样电流；ｉ∗αｒｅｆ（ｋ＋１）和 ｉ∗βｒｅｆ（ｋ＋１）为控制周期结束时的
给定参考电流。

采用最小二乘优化的方法，定义目标函数为：
Ｆ＝（Ｅ′α） ２＋（Ｅ′β） ２ （６）

当目标函数取最小值时，Ｅ′α和 Ｅ′β 取得最小值，
即在 ｋ＋１ 时刻输出的电流误差最小。 利用求极值的
方法，可得目标函数取最小值时 ３ 个输出电压矢量
的作用时间为：
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图 ２ 电压矢量序列作用下的电流变化情况

Ｆｉｇ．２ Ｖａｒｉａｔｉｏｎ ｏｆ ｃｕｒｒｅｎｔｓ ｂａｓｅｄ ｏｎ ｖｏｌｔａｇｅ ｖｅｃｔｏｒ ｓｅｑｕｅｎｃｅ

其中，Ｔｓ 为开关周期。
图 ２ 给出了理想情况下，输出电压矢量序列作
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用时一个采样周期内输出电流 ｉα 和 ｉβ 的变化情况。
图中根据最小开关损耗的原则，采用零矢量集中的
实现方法，将输出电压序列中 υ１ 和 υ２ 的作用时间 ｔ１
和 ｔ２ 平分，然后分别作用在一个开关周期的首端和
末端。

在三电平并网逆变器中除了需考虑输出电流的
控制外，还要考虑中点电压的平衡。 在每个小扇区
内选择 ２ 种不同的开关序列以对中点电压产生不同
的影响，定义其中一种开关序列类型为 Ｐ 型，另一种
开关序列类型为 Ｎ 型［１２］。 尽管 Ｐ 型和 Ｎ 型开关序
列对中点电压产生的影响不同，但是它们对 ｋ＋１ 时
刻输出电流的影响是相同的。 表 １ 以大扇区Ⅰ为
例，给出了其中的开关序列组合。

表 １ 大扇区Ⅰ内的开关序列

Ｔａｂｌｅ １ Ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｓｅｑｕｅｎｃｅｓ ｉｎ ｌａｒｇｅ ｓｅｃｔｏｒ Ⅰ
扇区 序列类型 开关序列

Ⅰ
Ｐ 型 ＯＯＯ－ＰＯＯ－ＰＰＯ
Ｎ 型 ＯＯＯ－ＯＯＮ－ＯＮＮ

Ⅱ
Ｐ 型 ＰＮＮ－ＰＯＮ－ＰＯＯ
Ｎ 型 ＰＯＮ－ＰＮＮ－ＯＮＮ

Ⅲ
Ｐ 型 ＰＯＮ－ＰＯＯ－ＰＰＯ
Ｎ 型 ＰＯＮ－ＯＯＮ－ＯＮＮ

Ⅳ
Ｐ 型 ＰＯＮ－ＰＰＮ－ＰＰＯ
Ｎ 型 ＰＰＮ－ＰＯＮ－ＯＯＮ

　 　 在开关序列的作用下，对应的 ｋ＋１ 时刻中点电
位偏移量为：

　 　 　 ｕｏ（ｋ＋１） ＝ １
Ｃ∑

３

ｉ ＝ １
ｔｉ（ ＳｉＡ ｉＡ＋ ＳｉＢ ｉＢ＋

ＳｉＣ ｉＣ）＋ｕｏ（ｋ） （９）
其中，ＳｉＡ、ＳｉＢ、ＳｉＣ分别为 Ａ、Ｂ、Ｃ 三相桥臂的开关状
态，且 Ｓｉｘ（ｘ＝Ａ，Ｂ，Ｃ）∈｛－１，０，１｝；ｕｏ ＝ ｕｃ２－ｕｃ１，为中
点电位偏移量，ｕｃ１和 ｕｃ２分别为上、下 ２ 个电容的电
压；Ｃ 为单个电容值。

传统 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 在一个开关周期内只选出一个
最优的开关状态作用于三电平并网逆变器，为了方
便分析和对比，这里直接给出传统三电平并网逆变
器 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 的目标函数［２０］为：
　 　 Ｊ０ ＝（Ｅα－ ｆαｉＴｓ） ２＋（Ｅβ－ ｆβｉＴｓ） ２＋λｕ２

ｏ（ｋ＋１） （１０）
其中，λ 为中点电压平衡的权重。

由上文分析可知，在开关序列的作用下，当以电
流跟踪误差最小为目标时，三电平并网逆变器预测
最优开关序列控制的目标函数为：

　 Ｊ＝∑
３

ｉ ＝ １
［（Ｅα－ ｆαｉ ｔｉ）２＋（Ｅβ－ ｆβｉ ｔｉ）２］＋λｕ２

ｏ（ｋ＋１） （１１）

如果在三电平并网逆变器预测最优开关序列控
制中采用遍历式的寻优方式，需要对 ４８ 组开关序列
进行式（３）、（８）—（１１）的计算。 与传统 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ
相比，该控制策略不仅会使每个采样周期遍历式查

找的内容由 ２５ 个开关状态增加为 ４８ 组开关序列，
而且增加了求解开关序列作用时间的计算。 并且通
用数字信号处理器（ＤＳＰ）中没有硬件除法器，会导
致计算开关序列中每个开关状态作用时间的计算量
变得很大。 此外，预测最优开关序列控制的目标函
数以及中点电压平衡的计算量也比 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 大。
为了减少计算量、提高稳态性能，本文提出了一种改
进寻优策略后三电平并网逆变器 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 策略。
２．２　 改进寻优策略后三电平并网逆变器 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ
策略

　 　 在开关序列对应的输出电压矢量序列的作用

下，一个采样周期内三电平逆变器输出电流 ｉα 和 ｉβ
的变化情况，可由每个电压矢量作用下输出电流的
变化率得到：

ｉα（ｋ＋１）＝ｉα（ｋ）＋∑
３

ｉ ＝ １
ｆαｉ ｔｉ

ｉβ（ｋ＋１）＝ｉβ（ｋ）＋∑
３

ｉ ＝ １
ｆβｉ ｔｉ

Ｔｓ＝∑
３

ｉ ＝ １
ｔｉ

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ïï

（１２）

由图 ２ 以及输出电压矢量和电流的线性关系可
以看出，电压矢量序列的输出效果可视为一个虚拟
电压矢量的输出，假设三电平并网逆变器存在一个
虚拟的理想输出电压矢量 υ　～ ，且 υ　～ 能够有效跟踪参
考电流，那么与式（３）对应的电流变化率为：

ｆ
　 ～

α ＝
ｉ∗αｒｅｆ（ｋ＋１）－ｉα（ｋ）

Ｔｓ
≈

ｄ ｉ
　 ～
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＝ υ　～α

ｆ
　 ～

β ＝
ｉ∗βｒｅｆ（ｋ＋１）－ｉβ（ｋ）

Ｔｓ
≈

ｄ ｉ
　 ～

β

ｄｔ υβ

＝ υ　～β

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ïï

（１３）

将式（５） 、（ １２）和（ １３） 整理后，可求得一个
周期内输出电压矢量序列作用下输出误差的平
方和为：

∑
３

ｉ ＝ １
Ｅ２

αｉ ＝∑
３

ｉ ＝ １
[（ ｆ

　 ～
α－ ｆαｉ） ｔｉ ]

２

∑
３

ｉ ＝ １
Ｅ２

βｉ ＝∑
３

ｉ ＝ １
[（ ｆ

　 ～
β－ ｆβｉ） ｔｉ ]

２

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

（１４）

其中，Ｅαｉ 和 Ｅβｉ 为每个电压矢量作用下对应的输出
电流误差。

对式（１１）、（１４）进行整理后可得：

Ｊ＝∑
３

ｉ ＝ １
（Ｅ２

αｉ ＋Ｅ２
βｉ） ＋λｕ２

ｏ（ｋ＋１） （１５）

当预测电流控制中以电流的跟踪为首要任务
时，在忽略中点电压平衡的条件下，可先令 λ ＝ ０。
最后再进行中点电压平衡的任务，由此可得：
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Ｊ＝∑
３

ｉ ＝ １
（Ｅ２

αｉ ＋Ｅ２
βｉ） （１６）

式（１６）表明，可通过寻找离 υ　～ 最近的电压矢量
序列调整 ３ 个电压矢量的作用时间，得到等效的理
想输出电压矢量 υ　～ 。 即通过这种方式，得到使目
标函数 Ｊ 最小的最优输出电压矢量序列及其作用
时间。 故在 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 策略中，先对理想输出电压矢
量 υ

　～
所在的大扇区以寻优的方式进行定位，再对其

所处的小扇区以同样的方式进行定位，最后利用目
标函数选取 Ｐ 型或 Ｎ 型开关序列平衡中点电压。

定义三电平逆变器空间矢量图中，６ 个大扇区
中每个扇区的中心矢量如图 ３ 所示。 以图 ３ 中的理
想电压矢量 υ

　～
为例进行说明，υⅠ、υⅡ、υⅢ、υⅣ、υⅤ、

υⅥ分别为大扇区Ⅰ、Ⅱ、Ⅲ、Ⅳ、Ⅴ、Ⅵ的中心矢量，
它们是所在大扇区 ３ 个顶点对应矢量的算术平均
值，矢量的末端位于大扇区三角形的重心。

图 ３ 大扇区的中心矢量

Ｆｉｇ．３ Ｃｅｎｔｅｒ ｖｅｃｔｏｒｓ ｉｎ ｌａｒｇｅ ｓｅｃｔｏｒ

由三角形的余弦定理可从几何上证明，图 ３ 中
理想输出电压矢量 υ

　～
与大扇区Ⅰ中心矢量之差的

模，是它与所有大扇区中心矢量之差的模中最小的。
故利用每个大扇区对应的中心矢量，可得理想输出
电压矢量 υ

　～
所在的大扇区，即得到选择最优开关序

列所在大扇区的目标函数为：
Ｊ′＝（Ｅα－ ｆ αｉＴｓ） ２＋（Ｅβ－ ｆ βｉＴｓ） ２ （１７）

ｆ αｉ ＝
ｄｉαｉ
ｄｔ υｌα

＝
υα０＋ υｌαｉ＋ υｌα（ ｉ＋１）

３

ｆ βｉ ＝
ｄｉβｉ
ｄｔ υ ｌβ

＝
υβｏ＋ υｌβｉ＋ υｌβ（ ｉ＋１）

３

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ïï

（１８）

其中，υ０ ＝υα０＋ｊυβ０为零矢量对应的电压矢量；υｌｉ ＝υｌαｉ＋
ｊυｌβｉ、υｌ（ ｉ＋１）＝ υｌα（ ｉ＋１） ＋ｊυｌβ（ ｉ＋１）为大矢量对应的电压矢量。

通过求取 Ｊ′的最小值，可求得理想输出电压矢
量 υ

　～
所在的大扇区。 同理，可求得理想输出电压矢

量 υ
　～

所在的小扇区：
ｓｅｃｔｏｒ（ ｉ）＝
　 　 ａｒｇｍｉｎ［（Ｅα－ ｆ

　 ～
αｉＴｓ） ２＋（Ｅβ－ ｆ

　 ～
βｉＴｓ） ２］ ｉ＝１，２，…，６

（１９）

ｆ
　 ～

αｉ ＝
ｄｉαｉ
ｄｔ υ～α

＝
υαｉ＋ υα （ ｉ＋１） ＋ υα （ ｉ＋２）

３

ｆ
　 ～

βｉ ＝
ｄｉβｉ
ｄｔ υ～β

＝
υβｉ＋ υβ（ ｉ＋１） ＋ υβ（ ｉ＋２）

３

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ïï

（２０）

其中，υｉ ＝ υαｉ ＋ｊυβｉ、υｉ＋１ ＝ υα（ ｉ＋１） ＋ｊυβ（ ｉ＋１）、υｉ＋２ ＝ υα（ ｉ＋２） ＋
ｊυβ（ ｉ＋２）为小扇区内的开关序列对应的输出电压矢
量。 尽管小扇区中的 Ｐ 型和 Ｎ 型开关序列对中点
电压影响不同，但是对应的输出电压矢量相同，而它
们的算术平均值就是每个小扇区的中心矢量。

通过式（１９）和（２０）得到的最优开关序列，即为
所在小扇区内的 Ｐ 型或 Ｎ 型开关序列。 由于它们
对中点电压平衡的影响刚好相反，２ 个开关序列中
使得控制中点电压平衡的目标函数 Ｊ″最小的，即为
最优开关序列，目标函数 Ｊ″为：

Ｊ″＝ １
Ｃ∑

３

ｉ ＝ １
ｔｉ（ ＳｉＡ ｉＡ＋ ＳｉＢ ｉＢ＋ ＳｉＣ ｉＣ）＋ｕｏ（ｋ）

é

ë
êê

ù

û
úú

２

（２１）
综合以上分析，得到的三电平并网逆变器 ＣＳＦ⁃

ＭＰＣ 流程图见附录中图 Ａ２。 首先，将 ２ 个相邻的大
矢量的 ６ 个不同组合代入式（１７）和（１８）中，通过令
Ｊ′取最小值得到理想输出电压矢量所在的大扇区；
然后，将大扇区中 ４ 个小扇区的开关序列对应的电
压矢量代入式（１９）、（２０），得到理想输出电压矢量
所在的小扇区；最后，利用式（８）求得小扇区中 Ｐ 型
和 Ｎ 型 ２ 种开关序列｛Ｓ１ｐ，Ｓ２ｐ，Ｓ３ｐ｝、｛Ｓ１ｎ，Ｓ２ｎ，Ｓ３ｎ｝对
应的最优作用时间｛ ｔ１ｐ， ｔ２ｐ， ｔ３ｐ｝、｛ ｔ１ｎ， ｔ２ｎ， ｔ３ｎ｝，并将

其代入式（２１），得到令 Ｊ″ 取得最小值的最优开关
序列。

由 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 流程图可知，ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 的寻优策
略在每个采样周期内只需要 １０ 个计算周期，而且求
取开关序列作用时间的除法运算只在目标函数 Ｊ″
的计算中出现 ２ 次，远少于 ２．１ 节中预测最优开关
序列控制采用遍历式寻优策略所需的 ４８ 个计算周
期。 通过软件 ＣＣＳ６．１．３ 测取采用传统的 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ
以及所提的 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 在各控制周期内控制策略运
行 所 需 的 时 钟 周 期 数。 采 用 的 控 制 芯 片
ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５ 每个时钟周期为 ６． ６７ ｎｓ，传统的
ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 在一个控制周期内使用了 １３ ２３１ 个时钟
周期（即 ０．０８８ ２５ ｍｓ）来获得最优开关状态；采用本
文所提的 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 只使用了 ８ ６５６ 个时钟周期（即
０．０５７ ７４ ｍｓ）来获得最优开关序列，所使用的时钟周
期减少了 ３４．６％，有效减少了算法的计算量。

３　 仿真结果

３．１　 仿真与实验参数

为了验证三电平并网逆变器 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 的可行
性与优越性，将其与 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 进行了仿真和实验的
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对比。 控制策略采用一个开关周期采样 １ 次的方
式，采样频率和开关频率均为 １０ ｋＨｚ。 采样周期与
开关周期的关系见附录中图 Ａ３。 网侧线电压 ２２０ Ｖ
经过 Ｙ ／ △隔离变压器得到，其他仿真与实验系统的
具体参数见附录中表 Ａ１。
３．２　 仿真分析

在 ＭＡＴＬＡＢ ／ Ｓｉｍｕｌｉｎｋ 工具箱中搭建了三电平
并网逆变器 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 和 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 系统的仿真模
型。 在 ０．０２ ｓ 时给定 α 轴和 β 轴的参考电流 ｉ∗αｒｅｆ ＝
１０ ｃｏｓ（ωｔ）和 ｉ∗βｒｅｆ ＝１０ ｓｉｎ（ωｔ）。 采用 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 与
ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 策略控制的逆变器稳态时输出的线电压
Ｕａｂ 及其谐波频谱见附录中图 Ａ４ 和 Ａ５。 图 ４、图 ５
分别为采用 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ、ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 策略控制的逆变器
稳态时输出的 Ａ 相电流及其谐波频谱。 由 Ａ 相电
流可明显看出，ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 输出电流波形具有比 ＦＣＳ⁃
ＭＰＣ 输出电流波形更加正弦化的优点。 另外，ＣＳＦ⁃
ＭＰＣ 电流谐波畸变率为 １．６３％，低于传统 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ
的 ３．９６％。 在电流谐波的分布上，传统 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 谐
波分布广，低次谐波含量高，这是由开关频率不固定

图 ４ ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 下的稳态仿真波形

Ｆｉｇ．４ Ｓｔｅａｄｙ⁃ｓｔａｔｅ ｓｉｍｕｌａｔｉｖｅ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｗｉｔｈ ＦＣＳ⁃ＭＰＣ

图 ５ ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 下的稳态仿真波形

Ｆｉｇ．５ Ｓｔｅａｄｙ⁃ｓｔａｔｅ ｓｉｍｕｌａｔｉｖｅ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｗｉｔｈ ＣＳＦ⁃ＭＰＣ

引起的；而 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 具有开关频率恒定的优点，能
有效减少低次谐波的含量。 但与 ＰＩ 控制的 ＳＶＰＷＭ
方法相比，所提方法的电流 ＦＦＴ 中仍含有较多的低
次谐波，这也是笔者需进一步研究、解决的问题。

ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 和 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 在 ０．０８１ ５ ｓ 时将给定值
ｉ∗αｒｅｆ和 ｉ∗βｒｅｆ的幅值由原来的 ５ Ａ 突增为 １０ Ａ 的仿真对
比见附录中图 Ａ６。 在电流给定值突增时，ＣＳＦ⁃ＭＰＣ
的动态响应时间比 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 慢 ０．２ ｍｓ。 通过多次
仿真发现，ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 动态响应速度只比传统 ＦＣＳ⁃
ＭＰＣ 低不到 １０％。 因此，可以认为 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 不但
基本保留了 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 良好的动态性能，且相较于 ＰＩ
控制的 ＳＶＰＷＭ 方法，仍具有动态性能上的优势。

综上仿真结果表明，相比于 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ， ＣＳＦ⁃
ＭＰＣ 实现了恒定开关频率，具有更好的稳态性能、
更低的输出电流谐波畸变率。

４　 实验结果

实验用 ＤＳＰ 控制芯片为 ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５，采用
的 ＩＧＢＴ 为 ＩＫＷ５０Ｎ６０Ｔ，用 ＥＰＭ５７０Ｔ１４４Ｃ５Ｎ 型复杂
可编辑逻辑器件（ＣＰＬＤ）设置死区时间为 ３ μｓ，通过
电能质量分析仪 Ｆｌｕｋｅ４３５ 测出输出电流频谱。

图 ６ 系统动态实验波形

Ｆｉｇ．６ Ｄｙｎａｍｉｃ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｓｙｓｔｅｍ

图 ６（ａ）为 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 给定值 ｉ∗αｒｅｆ和 ｉ∗βｒｅｆ的幅值由
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５ Ａ 突增为 １０ Ａ 时 Ａ 相输出电流和电压的波形，图
６（ｂ）为 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 给定值 ｉ∗αｒｅｆ和 ｉ∗βｒｅｆ的幅值由 ５ Ａ 突
增为 １０ Ａ 时 Ａ 相输出电流和电压的波形；图 ６（ｃ）
为 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 给定电流突增时直流母线电压波形，图
６（ｄ）为 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 给定电流突增时直流母线电压波
形。 通过图 ６ 可看出，所提 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 比传统 ＦＣＳ⁃
ＭＰＣ 动态响应略慢，这是由于动态响应过程不是在
一个控制周期内完成的，而 ＭＰＣ 只能选择该周期内
的最优开关状态或者开关序列。 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 输出的
电压矢量产生了更大的电流增量，动态响应速度更
快。 尽管如此，ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 依然拥有 ＭＰＣ 良好的动
态性能。 且由图 ６（ ｃ）、图 ６（ｄ）可看出，ＦＣＳ⁃ＭＰＣ、
ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 都能有效地平衡直流母线中点电压。

图 ７（ａ）为 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 稳态电流频谱图，图 ７（ｂ）
为 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 稳态电流频谱图。 图 ７（ａ）中电流谐波
畸变率为 ４．８％，图 ７（ｂ）中电流谐波畸变率为 ２．５％，
由此可见，ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 策略总电流谐波畸变率要小于
ＦＣＳ⁃ＭＰＣ。

图 ７ 系统稳态实验结果

Ｆｉｇ．７ Ｓｔｅａｄｙ⁃ｓｔａｔｅ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｒｅｓｕｌｔｓ ｏｆ ｓｙｓｔｅｍ

５　 结论

为了解决传统 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 策略在三电平并网逆
变器中开关频率不固定的问题，本文将两电平逆变
器中的预测最优开关序列控制引入三电平并网逆变
器中。 同时，针对预测最优开关序列控制计算量庞
大的问题，对三电平并网逆变器预测最优开关序列
控制中的寻优策略进行了改进，最终以预测电流控
制为例提出了 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ。 仿真和实验的结果验证
了 ＣＳＦ⁃ＭＰＣ 相比于传统 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 的优越性：ＣＳＦ⁃
ＭＰＣ 策略相比于传统 ＦＣＳ⁃ＭＰＣ 策略有效减少了控
制策略的计算量，改善了电流频谱的分布，实现了恒
定开关频率，降低了输出滤波器设计的难度；ＣＳＦ⁃
ＭＰＣ 在具有较为良好的动态性能的条件下，提高了

三电平并网逆变器的稳态性能，能有效降低了输出
电流谐波畸变率。

附录见本刊网络版（ｈｔｔｐ：∥ｗｗｗ．ｅｐａｅ．ｃｎ）。
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ＳＰＷＭ 三电平逆变器中点电压平衡控制方法［ Ｊ］ ． 电力自动化

设备，２０１５，３５（１２）：７３⁃７９．
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［１１］ ＲＩＡＲ Ｂ Ｓ，ＳＣＯＬＴＯＣＫ Ｊ，ＭＡＤＡＷＡＬＡ Ｕ Ｋ． Ｍｏｄｅｌ ｐｒｅｄｉｃｔｉｖｅ ｄｉ⁃
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图 A1 三电平逆变器空间矢量图 

Fig.A1 Space vector diagram of a three-level converter 
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图 A2 三电平并网逆变器 CSF-MPC 流程图 
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图 A3 采样周期与开关周期 

Fig.A3  Sampling period and switching period 

 

Fig.A2 Flowchart of CSF-MPC

表 A1 仿真与实验系统参数 

Table A1 Parameters of simulation and experimental System 

系统参数 数值 

滤波器电感/mH 5 

直流侧电容/μF 1000 

直流侧电压/V 350 

电网线电压/V 220 

采样频率/kHz 

开关频率/kHz 

10 

10 



 

 
(a)输出线电压Uab 

 
(b)输出电压频谱 

图 A4 FCS-MPC 稳态仿真波形图 

Fig.A4 Steady-state simulation waveforms for FCS-MPC 

 
(a)输出线电压Uab 

 
(b)输出电压频谱 

图 A5 CSF-MPC 稳态仿真波形图 

Fig.A5 Steady-state simulation waveforms for CSF-MPC 

 
(a)FCS-MPC给定电流突增 



 
(b)CSF-MPC给定电流突增 

图 A6 系统动态仿真结果 

Fig.A6 Dynamic simulation results of systems 
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