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摘要：多电平电流源逆变器因具有高安全性、低输出谐波特性等优点得到广泛关注。提出了一种开关电感型

单相五电平电流源逆变器，其直流控制单元采用 Buck结构，为电感提供了独立的充放电回路，实现了电感电

流控制与输出电流控制的完全解耦，使用较小电感即可控制电流稳定。所提逆变器采用开关电感结构形成

多电平输出，减少了器件数目，利用其高度对称性可简化外围电路设计。针对于单相逆变器输入侧电感电流

存在二倍频波动的问题，在传统比例积分控制的基础上，增加功率前馈控制，以储能电感在每个开关周期内

实现电流恒定作为先决条件，折算不同状态下直流侧开关器件的占空比扰动量，在不增加电路复杂度的前提

下，采用较少器件和小储能电感有效抑制了电感电流的二倍频波动，减小了输出电流中 3次谐波含量和总谐

波畸变率，提高了输出电能质量。最后，通过仿真和实验验证了所提拓扑和控制策略的可行性。
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0 引言

随着可再生能源的广泛应用和微电网技术、储

能技术的发展，新型逆变器及其控制策略成为研究

热点。电流源逆变器（current source inverter，CSI）
直接以输出电流作为控制对象，具有短路耐受能力，

可增强系统可靠性［1］。多电平电流源逆变器（multi-
level CSI，MCSI）通过增加输出电流电平数降低开关

频 率 、减 小 开 关 器 件 应 力 、优 化 输 出 电 流 谐 波 特

性［2⁃3］，在系统效率要求和电能质量要求日渐严苛的

当下具有重要的现实意义。

MCSI 结构主要分为直流控制单元、多电平构造

单元和逆变单元。其中逆变主要由 H 桥完成，拓扑

的设计重点在直流控制单元、多电平构造单元的结

构上［4］。传统 MCSI 的直流控制单元采用电压源串

联储能电感的结构，未考虑该储能电感的电流平衡

控制，电流纹波较大，为了减小电感电流纹波，常采

用数十毫亨甚至上百毫亨的大电感，增大了损耗和

成本［5⁃6］。传统 MCSI 的多电平构造单元的结构主要

有多直流单元并联［7］、分流电感并联［8］、多逆变器并

联［9］3 种，其中多直流单元并联和多逆变器并联结构

使用器件数较多，分流电感并联结构容易因为各电

感特性不一致导致电感分流不均，增加了控制难度。

为了改善传统 MCSI 拓扑存在的诸多不足，在满

足减少器件数目这一基本需求的前提下，多种具有

一定优势的新型拓扑出现。文献［10］将飞跨电感应
用到 MCSI 拓扑中，易于拓展，但在实际应用中需要
9 个开关器件和 2 个电感实现五电平输出，且存在电
感电流环流状态，会降低系统效率。文献［11］可以
实现单级升降压逆变，但是缺乏储能电感的独立充
放电回路，使电感电流控制与输出电流控制间存在
大量耦合，电感充放电周期与逆变输出周期有关。
文献［12］提出了一种单相六开关 CSI，可以实现分流
电感的电流自均衡，但缺乏储能电感电流控制，导致
储能电感偏大。开关电感可以在减少器件数目的同
时提升系统能量变换能力及功率密度［13］。文献［14］
将开关电感应用于传统电力电子拓扑构造 MCSI，解
决了电感分流不均的难题，但是电路在输出最高电
平和最低电平时，电感只能放电，易增大电感电流纹
波。文献［15］利用开关电感改进现有的 MCSI 拓扑，
使其增加较少器件得到更多输出电平，但是文中思
路是将直流控制单元嵌入开关电感中，在开关电感
并联转串联时容易导致过压。

单相逆变器输出侧存在二倍频功率，导致输入
侧电感电流存在二倍频波动，进而导致输出电流的
3 次谐波增大，影响电能质量［16］。为了减小逆变器
直流侧电流的二倍频波动，学者们提出了增加电流
低频波动补偿电路［17⁃18］、优化电路拓扑［19⁃21］、优化控
制策略 3 种主要解决方法。其中优化控制策略的方
法因为不需要增加额外的电路元件、便于提升系统
密度、降低生产成本，从而得到广泛关注。现有的优
化控制策略的方法主要应用于两级式单相逆变器，
基于前级 DC／DC 来实现。对于单级式单相逆变器
的优化控制策略的方法主要针对新型电压型逆变
器。文献［22］基于新型 Boost 逆变器，在输出电压的
控制变量上叠加一个相同的正弦分量来抑制逆变器
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直流侧电流的二倍频波动，但会引入四倍频波动，且
控制难度较高。文献［23］提出一种功率开关器件复
用技术，增加了控制自由度，可以抑制直流侧电流的
二倍频波动，但依赖于直流侧支撑电容。以上方法
的研究对象均为电压型逆变器，不便直接应用到 CSI
中。文献［24］针对传统三电平 CSI 提出非线性载波
调制方法，当直流侧使用较小的电感时，仍能保证交
流侧输出电流质量较高，但是未减小储能电感电
流二倍频波动。对于电路模态更复杂的 MCSI，尚未
有相关的储能电感电流二倍频波动抑制策略研究。

综合以上问题，本文提出一种开关电感型单相
五电平 CSI（以下简称五电平逆变器），其直流控制单
元采用 Buck 结构，为电感提供了独立的充放电回
路；多电平构造单元采用开关电感结构，减少了器件
数目。得益于电感充放电的独立性，本文可以实现
电感电流控制与输出电流控制的完全解耦，电感充
放电周期为开关动作周期，减小了电感充放电引起
的电流纹波。因为开关电感具有高度对称性，所以
仅对其中一个电感电流采样、控制即可，可简化控制
和外围电路设计。本文在传统电感电流单比例积分

（proportional integral，PI）闭环的基础上增加功率前
馈控制，减小了电感电流的二倍频波动，从源头上抑
制了输出电流的 3 次谐波，对其余低次谐波也有一
定抑制效果。针对 MCSI 中脉冲型电流经过 Buck 型
恒流源后如何计算等效输入电流给出了详细分析。

1 五电平逆变器

1.1　拓扑结构与工作原理

五电平逆变器拓扑结构如图 1 所示，由输入直流
电压 U in，等值储能电感 L1、L2，滤波电容 C f，负载阻抗
Z load，功率开关 MOSFET 管 S0、SL1 — SL3、SH1 — SH4构成。
除 S0外，其他开关器件均为逆阻型开关，逆阻型开关
可以通过逆导型开关串联二极管或使用反向阻断型
晶体管等方式实现。为了便于分析，将该拓扑分为
直流电流控制、开关电感倍流、输出调制 3 个单元。

直流电流控制单元用来实现储能电感电流大小
调节。当 S0 导通时，电感充电，电感电流上升；当 S0

关断时，若连接负载则电感放电，电感电流下降，若
负载旁路则电感旁路，电感电流不变。所以，S0可以
控制电感的充电与放电，通过 S0 的高频动作可以大
幅减小电感因充放电产生的电流纹波。开关电感倍
流单元用来产生多电平。L1、L2电流均稳定控制为 I，
当只有 SL3导通时，L1与 L2串联，输出电流为 I；当只有
SL1、SL2导通时，L1与 L2并联，输出电流为 2I。通过 2 个
电感串并联状态切换，即可以实现 I、2I 两电平输出。
L1、L2 理论值相等，在电路工作时两端电压始终保持
一致，不会产生明显的电流差异。输出调制单元为
全桥电路，该单元将两电平逆变为正负极性电平，同
时为电感电流提供续流旁路，最终使电路实现电流
的五电平输出。

表 1 列出了不同输出电平对应的开关状态，“1”
表示导通，“0”表示关断。其中 SL1与 SL3、SH1与 SH3、SH2
与 SH4 均为互补导通关系，SL1 与 SL2 同时导通、关断。
S0 的状态与输出电平无关，所以表中未列出。为了
尽量降低开关器件的动作频率，本文选择 1、2、5、7、
8 这 5 组开关状态作为五电平逆变器的动作时序。

对于所选的关键参数，包括电压源数量 NVS、开
关器件数量 NSW、二极管数量 Nd、电感数量 NL、电感
电流采样控制外围电路数量 Nsam、电感 L1 — L3 的充
放电周期 TL1 — TL3，将本文所提拓扑与已有五电平
CSI 拓扑进行比较，如表 2 所示。表中：Ts 为开关周
期；T1为基波周期。在电压和电感值一定的情况下，
电感充放电周期越长，电感电流纹波越大。本文所
提拓扑利用较少的器件实现了电感快速充放电，在

表2　不同五电平逆变器拓扑对比

Table 2　Comparison of different five-level

inverter topologies

拓扑

文献［7］
文献［8］
文献［9］

文献［10］
文献［11］
文献［12］
文献［14］

本文

NVS
1
1
2
1
1
1
1
1

NSW
7
6
8
9
8
6
5
8

Nd
8
8
8
9
8
6
6
8

NL
2
3
2
2
2
2
2
2

Nsam
2
0
0
1
0
0
0
1

TL1
Ts
T1
T1
Ts

T1/4
T1
T1
Ts

TL2
Ts
T1
T12Ts

T1/42Ts
T1
Ts

TL3
—
T1
—
—
—
—
—
—

表1 五电平逆变器的开关状态表

Table 1 Switching states of five-level inverter

组别

1
2
3
4
5
6
7
8

开关状态

SL11
0
1
1
0
0
0
1

SL21
0
1
1
0
0
0
1

SL30
1
0
0
1
1
1
0

SH11
1
1
0
1
0
0
0

SH20
0
1
0
1
0
1
1

SH30
0
0
1
0
1
1
1

SH41
1
0
1
0
1
0
0

输出
电平

2I
I
0
0
0
0
-I

-2I

图1　五电平逆变器拓扑

Fig.1　Topology of five-level inverter
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输出电能质量要求高的场合具有较大优势。

1.2　脉宽调制策略

基于载波垂直分布技术的正弦脉宽调制（sinu⁃
soidal pulse width modulation，SPWM）方法和特定

谐 波 消 除 法 是 目 前 使 用 较 多 的 多 电 平 脉 宽 调 制

（pulse width modulation，PWM）控制方法，其中同相型

载波层叠调制（phase-disposition SPWM，PD-SPWM）

技术较为简单，且具有较好的输出电流波形［25］，所以

本文采用 PD-SPWM 作为五电平逆变器的调制策略。

四层载波 PD-SPWM 的示意图见附录 A 图 A1，图中

三角载波信号 c1、c2、c3、c4 同频率、同相位、呈垂直分

布、幅值均标幺化为 1。零电平参考线位于四载波

中间位置。每一时刻，将正弦调制波 im 的幅值与相

邻载波幅值作比较，根据表 3 所示调制原理得到

SL1 — SL3 的驱动信号 qSL1 — qSL3 和 SH1 — SH4 的驱动信

号 qSH1 — qSH4。设 K 为幅值调制比，当 K > 1 时为五电

平调制，K ≤ 1 时为三电平调制。

开关电感倍流单元仅在输出电平于 I、2I 间跳变

或-I、-2I 间跳变时动作，当输出电平在-I、0、I 间跳

变时，开关电感倍流单元始终保持串联状态。输出

调制单元仅在输出电平于-I、0、I 间跳变时动作，采

用单极性调制，可增大等效开关频率。当输出电平

在 I、2I 间跳变时，开关电感倍流单元保持正向输出

状态；当输出电平在-I、-2I 间跳变时，开关电感倍流

单元保持负向输出状态。

2 控制策略

五电平逆变器总控制框图见附录 B 图 B1。图

中：SL1 — SL3、SH1 — SH4的驱动信号由 PD-SPWM 产生，

如蓝色部分所示；S0 的驱动信号由输入直流电流控

制器产生，包含电感电流 PI 闭环控制器和功率前馈

控制器，如红色部分所示，其中 I ref 为电感电流指

令值。

因为 L1、L2 具有高度对称性，且其充放电只与 S0
的动作有关，所以对 L1 或 L2 电流进行 PI 控制即可实

现电感电流稳态无差控制，此时得到的 S0 占空比记

为 DS0_PI。S0 采用高频动作，在若干个开关周期内实

现电感电流充放电工况切换，可减小因电感充放电

产生的电流纹波。

2.1　功率特性分析
理想状态下，单相逆变器的输出端口电压 uo、输

出电流 io 为：

ì
í
î

ïï

ïï

uo = 2 Uo sin ( )ωt+ θ

io = 2 Io sin ( )ωt+ θ + φ
（1）

式中：Uo 为输出端口电压有效值；Io 为输出电流有效
值；ω 为输出的基波角频率；t 为时间；θ 为初相位；φ
为功率因数角。

则输出功率 po 为：

po = uoio = Uo Io cos φ - Uo Io cos (2ωt+ 2θ + φ) （2）
因为五电平逆变器采用输出电流控制，故可得：

po = I 2o Z load cos φ - I 2o Z load cos (2ωt+ 2θ + φ) （3）
等号右侧第一项为直流功率，第二项为二倍频

波动功率。
附录 B 图 B2 分析了电路的不同输出模态，图中

黑线表示通路，灰线表示断路。直流电流控制单元
的 S0支路与 D0支路为互补导通。采用平均状态等效
模型，在稳态时五电平逆变器的输入功率 p in 为：

p in = U ini in = U iniA qS0 = U iniA q̄S0 - U iniA q͂S0 （4）
qS0 =ì

í
î

1    S0 导通

0    S0 关断
（5）

式中：i in 为流经电压源电流；iA 为流经 A 点的电流；qS0
为 S0 的开关状态函数，qS0 = q̄S0 - q͂S0，q̄S0 为 qS0 的稳定

量，q͂S0 为 qS0的波动量。

假设五电平逆变器中开关器件均为理想器件，
忽略无源器件功率损耗，则输出功率应与输入功率
相等，即：

po = p in （6）
所以，po 与 p in 的稳定量与波动量存在一一对应

关系，直流功率和二倍频波动功率可以表示为：

ì
í
î

ïïI 2o Z load cos φ = U iniA q̄S0
I 2o Z load cos ( )2ωt+ 2θ + φ = U iniA q͂S0

（7）
当 L1、L2串联时，iA=I，则有：

ì
í
î

ïïI 2o Z load cos φ = U in I q̄S0
I 2o Z load cos ( )2ωt+ 2θ + φ = U in Iq͂S0

（8）
当 L1、L2并联时，iA = 2I，则有：

ì
í
î

ïïI 2o Z load cos φ = 2U in Iq̄S0
I 2o Z load cos ( )2ωt+ 2θ + φ = 2U in Iq͂S0

（9）
由式（8）、（9）可知，U in 为稳定的直流量，稳态情

况下，如果 q͂S0 不能快速跟踪二倍频波动功率变化，

则电感电流 I 将产生明显二倍频波动，导致交流电
流中 3 次谐波含量增大，影响电能输出质量。动态
情况下，Io 或 Z load 突变会带来直流功率和二倍频波动
功率的变化，如果 q̄S0 不能快速跟踪直流功率的突

变，则将导致电感电流 I 突变，产生过压和输出电流
突变；如果 q͂S0 不能快速跟踪二倍频波动功率的突

表3 PD-SPWM原理

Table 3 Principle of PD-SPWM

比较
表达式

im > c1
c2 < im ≤ c1
c3 < im ≤ c2
c4 < im ≤ c3

im ≤ c4

开关状态

SL1
1
0
0
0
1

SL2
1
0
0
0
1

SL3
0
1
1
1
0

SH1
1
1
1
0
0

SH2
0
0
1
1
1

SH3
0
0
0
1
1

SH4
1
1
0
0
0

输出
电平

2I
I
0
-I

-2I
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变，则电感电流 I 的二倍频波动将突增。综上，为了
稳定直流侧储能电感电流，需要对 S0引入功率前馈，
使 qS0 跟踪输出交流总功率的变化。

2.2　基于功率前馈的电感电流二倍频波动抑制策略

功率前馈需计算输出、输入功率，也就需计算 i in
的大小。若流入 Buck 型恒流源的电流是恒定的，则
电路输入电流就是此恒定电流与 Buck 占空比的乘
积。但由图 B2 可知，iA 是脉冲型电流，这给 i in 计算
带来了困难，同样的难题在其他采用开关电感的
MCSI拓扑中也存在且尚未解决。本节通过详细分析
给出了脉冲型电流经过 Buck 型恒流源后等效 i in 的计
算方法和功率前馈控制的占空比扰动量计算公式。

设 DS0 为 S0的导通占空比，DS0_power 为通过功率前
馈得到的 S0 占空比扰动量。qS0 的变化即为 DS0 的变

化。附录 B 图 B3 分析了不同输出模态下各电流和
S0动作信号的关系。由图可知，iA 与 q′S0（上一时刻 qS0
的值）的波形均为脉冲型，其大小在不断变化，导致
在不同情况下 i in 和 DS0_power 的计算公式不同。下面进
行详细的分类讨论，为了便于控制，电路中所有开关
器件采用同频三角载波。

情况 1：io ∈[ I，2I ]。此时输出五电平电流 io_5level
是 I、2I 间跳变的脉冲型波形，如图 B2（a）、图 B3①所
示，iA 与 io_5level 一致，可得：

i in =ì
í
î

ïï

ïï

2ID I + I ( )DS0_power - D I     D′S0 > D I
2IDS0_power                           D′S0 ≤ D I

（10）
式中：D I 为输出电流 PWM 波中高电平的占空比；D′S0
为上一时刻 DS0 的值。

由功率守恒可得：

uoio =ì
í
î

ïï

ïï

U in[ ]2ID I + I ( )DS0_power - D I     D′S0 > D I
U in2IDS0_power                               D′S0 ≤ D I

（11）
推导后可得：

DS0_power =
ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

uoio
U in I - D I    D′S0 > D I

uoio2U in I
          D′S0 ≤ D I

（12）

情况 2：io ∈[0，I )。此时 io_5level 是 0、I 间跳变的脉

冲型波形，如图 B2（b）、图 B3②所示，iA 始终为 I，
可得：

i in = IDS0_power （13）
由功率守恒可得：

uoio = U in IDS0_power （14）
推导后可得：

DS0_power = uoio
U in I （15）

情况 3：io ∈[ - I，0)。此时 io_5level 是 0、-I 间跳变的

脉冲型波形，如图 B2（c）、图 B3③所示，iA 始终为 I，
DS0_power 的计算与情况 2 一致。

情况 4：io∈［-2I，-I）。此时 io_5level 是-I、-2I 间跳
变的脉冲型波形，如图 B2（d）、图 B3④所示，iA 与
io_5level 反向，为 I、2I 间跳变的脉冲型波形，可得：

i in =ì
í
î

ïï

ïï

ID I + 2I ( )DS0_power - D I     D′S0 > D I
IDS0_power                             D′S0 ≤ D I

（16）
由功率守恒可得：

uoio =ì
í
î

ïï

ïï

U in [ ]ID I + 2I ( )DS0_power - D I     D′S0 > D I
U in IDS0_power                                 D′S0 ≤ D I

（17）
推导后可得：

DS0_power =
ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

1
2 ( )uoio

U in I + D I     D′S0 > D I

uoio
U in I                     D′S0 ≤ D I

（18）

通过计算直接获得的 DS0_power 代表了输出功率的
二倍频波动，将其与电感直流电流 PI 闭环控制得到
的 DS0_PI 叠加作为 S0 的总占空比 DS0。二倍频功率波
动信息由 DS0_power 前馈后，可以降低电流 PI 闭环控制
带宽要求，加快动态响应。

包含功率前馈的直流电流单元控制框图如附录
B 图 B4 所示。图中 ë ûim 表示 im 向下取整的值，则 im -
ë ûim 即为 D I。I、U in、io、uo 由电路采样得到。

以 io ∈[ - I，I )工况为例，分析所提控制方法的稳

定性，逆变器的系统控制框图如图 2（a）所示。图中：
ΔI ref 为电感电流指令值与电感电流的差值；K0PWM 为
S0 的脉宽调制器增益；L 为储能电感值；L f 为滤波电
感值；R 为负载电阻值；KPWM 为载波层叠得到的调制
增益；GPI( s)= Kp + K i /s 为 PI 调节器，Kp、K i 分别为比

例、积分系数。当 K i = 25 且 Kp 由 0.01 变化到 5 时，系
统闭环主导极点 Pp6 的变化轨迹如图 2（b）所示；当
Kp = 0.5 且 K i 由 1 变化到 50 时，系统闭环主导极点 P i6
的变化轨迹如图 2（c）所示。由图可知，在Kp≤2、K i≥5
时系统具有较优的稳定性。其余 io 状态对应的系统
闭环控制框图和根轨迹图见附录 B 图 B5 — B8。

图2　io ∈[ - I，I )时的系统稳定性分析

Fig.2　System stability analysis when io ∈[ - I，I )
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3 参数设计

开关电感倍流单元中两电感具有高度对称性，
电流纹波大小一致。电感电流由直流控制单元的
Buck 电路控制，所以电感电流纹波峰峰值 ΔiL 为：

ΔiL = UL_max
L fs

D (1 - D) （19）
式中：UL_max 为两电感两端电压最大值；D 为 Buck 电
路的导通占空比； fs 为开关频率。

各输出电流对应的两电感电压值uL如表4所示。

本文电感电压的最大值出现在 uo ≈ 0、io =±2I 状
态，此时 UL_max = U in = 32 V 。所设计的五电平逆变器
电感电流为 1.42 A，开关频率为 100 kHz，ΔiL 最大值
出现在 D=0.5 时。当 ΔiL 控制在设定值的 5 % 以内
时，储能电感值为：

L = UL_ maxΔiL fs
D (1- D)= 32

1.42 × 0.05 × 100 × 103 × 0.5 × 0.5 =
1.13 （mH）               （20）

最终实验选取的储能电感值为 1.3 mH。
输出滤波电路使用 CL 滤波器对逆变器输出电

流的高频成分进行滤除，其截止频率 fc 为：

fc = 1
2π L fC f

（21）
首先，为了保证起到滤除高频谐波的作用， fc 

要小于逆变器开关频率  fs 的一半，按照工程设计经

验一般取为（1/10~1/5） fs， fc 还需要不低于输出基波

频率  f1 的 10 倍，保证其对低频段不造成影响，所以

 fc 的参考范围为：

10 f1 ≤ fc ≤ fs /5 （22）
除此之外，还需要考虑滤波器的特征阻抗，特征

阻抗 Z 与负载电阻 R 的关系为：

Z = L f /C f =( )0.5~0.8 R （23）
根 据 f1=50 Hz，fs=100 kHz，R=7 Ω，可 以 取 fc = 

10 kHz，Z = 3.5 Ω，联立式（21）—（23）可得C f = 4.5 μF，

L f = 56 μH。结合常见器件规格，最终实验选取 C f =
4.7 μF，L f = 47 μH。

4 仿真与实验

4.1　仿真验证
为验证本文拓扑和控制策略的可行性，对五电

平逆变器进行了仿真验证，仿真参数设置如附录 C
表 C1 所示。为了使对比效果更加明显，本文特别使

用了小储能电感，并展示了在 7 Ω 大负载恶劣工况
下的逆变器运行情况，使功率前馈引入前的电感电
流二倍频波动尽量增大，此时输出电流谐波畸变也
更大。

为验证功率前馈对直流侧储能电感电流的改善
效果，本文分别在负载突变、输出电流指令突变 2 种
情况下进行了采用传统单 PI 闭环控制与 PI 闭环+功
率前馈的控制的对比仿真。

采用单 PI 闭环控制时，负载突变的仿真结果如
图 3 所示，此时输出电流指令保持为 1.5 A。通过
MATLAB／Simulink 的快速傅里叶变换（fast Fourier 
transform，FFT）分析发现：负载电阻为 2 Ω 时，电感
电流的二倍频波动为 7.65 %，输出电流的总谐波畸
变率（total harmonic distortion，THD）为 7.55 %，输出
电流中 3 次谐波含量为 3.51 %；负载电阻为 7 Ω 时，
电感电流的二倍频波动为 21.24 %，输出电流的 THD
为10.81 %，输出电流中3次谐波含量为8.22 %。

采用 PI 闭环+功率前馈控制时，仿真结果如图 4
所示，输出电流指令依然保持为 1.5 A。通过 FFT 分
析发现：负载电阻为 2 Ω 时，电感电流的二倍频波动
为 0.25 %，输出电流的 THD 为 5.66 %，输出电流中
3 次谐波含量为 0.18 %；负载电阻为 7 Ω 时，电感电
流 的 二 倍 频 波 动 为 0.65 % ，输 出 电 流 的 THD 为
1.75 %，输出电流中 3 次谐波含量为 0.32 %。

采用单 PI 闭环控制时，输出电流指令突变仿真
结果如附录 C 图 C1 所示，此时负载电阻保持为 7 Ω。
输出电流指令为 0.5 A 时，K<1，为三电平输出，电感
电流的二倍频波动为 1.49 %，输出电流的 THD 为
5.57 %，输出电流中 3 次谐波含量为 2.26 %；输出电
流指令为 1.5 A 时，K > 1，为五电平输出，电感电流的

二倍频波动为 21.24 %，输出电流的 THD 为 10.81 %，

输出电流中 3 次谐波含量为 8.22 %。

采用 PI 闭环+功率前馈控制时，仿真结果如附

表4　电感电压分析

Table 4　Inductive voltage analysis

io
±2I
±I
0

uL

uL = U in - uo
uL = U in /2 - uo /2

uL = U in /2

图3　单PI闭环控制的负载突变仿真波形

Fig.3　Simulative waveforms with single PI closed-loop

control under load sudden change
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录 C 图 C2 所示，负载电阻依然保持为 7 Ω。输出电
流指令为 0.5 A 时，电感电流的二倍频波动为 0.02 %，
输出电流的 THD 为 5.10 %，输出电流中 3 次谐波含
量为 0.07 %；输出电流指令为 1.5 A 时，电感电流的
二倍频波动为 0.65 %，输出电流的 THD 为 1.75 %，输
出电流中 3 次谐波含量为 0.32 %。

此外，附录 C 图 C3 给出了 DS0_power、po、io_5level 对应

关系的仿真波形，由图可知 DS0_power 包含输出二倍频
功率波动信息。
4.2　实验验证

本文搭建了一台五电平逆变器进行实验研究，
实验平台见附录 D 图 D1。实验参数与仿真参数一

致，主要器件选型见附录 D 表 D1。为了更准确地验

证 实 验 效 果 ，本 文 采 用 功 率 分 析 仪（YOKOGAWA 
WT1804E）检测储能电感电流二倍频波动大小和输

出电流中 3 次谐波含量。

电感 L1、L2的电流 IL1、IL2和 io_5level 的对应关系如附

录 D 图 D2 所示，IL1、IL2 基本保持一致，在开关电感并

联转串联时不易在开关器件上产生过大的电压应

力 。 后 续 实 验 波 形 中 的 电 感 电 流 I 仅 以 IL1 为 例

展示。

采用单 PI 闭环控制时，负载突变的实验结果如

图 5 所示。由图可知五电平逆变器在不同负载大小

下，均可以实现五电平阶梯电流输出。电感电流纹

波主要为单相逆变器固有特性导致的二倍频波动。

突变前电感电流的二倍频波动为 6.39 %，输出电流

的THD为7.94 %，输出电流中3次谐波含量为3.13 %；

突变后，电感电流的二倍频波动为 15.51 %，输出电

流的 THD 为 9.62 %，输出电流中 3 次谐波含量为

6.90 %。

采用 PI 闭环+功率前馈控制时，实验结果如图 6
所示。突变前电感电流的二倍频波动为 0.29 %，输

出电流的 THD 为 5.55 %，输出电流中 3 次谐波含量

为 0.58 %；突变后，电感电流的二倍频波动为 0.98 %，
输出电流的 THD 为 2.72 %，输出电流中 3 次谐波含
量为 0.88%。

采用单 PI 闭环控制时，输出电流指令突变的实
验结果如附录 D 图 D3 所示。由图可知：在输出电流
指令为 0.5 A 时，电流波形为三电平输出；输出电流
指令为 1.5 A 时，电流波形为五电平输出。突变前电
感电流的二倍频波动为 1.12 %，输出电流的 THD 为
5.03 %，输出电流中 3 次谐波含量为 1.40 %；突变后，
电感电流的二倍频波动为 15.51 %，输出电流的 THD
为 9.62 %，输出电流中 3 次谐波含量为 6.90 %。

采用 PI 闭环+功率前馈控制时，输出电流指令
突变的实验结果如附录 D 图 D4 所示。突变前电感
电流的二倍频波动为 0.34 %，输出电流的 THD 为
5.00 %，输出电流中 3 次谐波含量为 0.47 %；突变后，
电感电流的二倍频波动为 0.98 %，输出电流的 THD
为 2.72 %，输出电流中 3 次谐波含量为 0.88 %。

此外，附录 D 图 D5、D6 分别统计了 Io_ref = 1.5 A、
R = 7 Ω 工 况 下 电 感 电 流 波 形 和 输 出 电 流 波 形 的
THD。通过对比可发现，与单 PI 闭环控制相比，采
用 PI 闭环+功率前馈控制时电感电流二倍频波动明
显降低，输出电流的低次谐波得到明显抑制。

传统抑制电感电流二倍频脉动的方法是增大电
感值，根据文献［24］提供的单相逆变器考虑二倍频
功率影响的电感取值大小计算公式，若要达到本文

图4　PI闭环+功率前馈控制的负载突变仿真波形

Fig.4　Simulative waveforms with PI closed-loop+power 

feedforward control under load sudden change

图6　PI闭环+功率前馈控制的负载突变实验波形

Fig.6　Experimental waveforms with PI closed-loop+
power feedforward control under load sudden change

图5　单PI闭环控制的负载突变实验波形

Fig.5　Experimental waveforms with single PI

closed-loop control under load sudden change
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的效果，则需要使用 3 587 mH 的巨大电感。近年来，
鲜有研究者提出对 MCSI 电感电流二倍频波动抑制
的控制算法，较为相似的文献［24］从输出电流控制
方法切入，减小输出电流的 3 次谐波，但未减小电感
电流二倍频波动，电感电流峰峰值达到了直流电流
的 50 %，会增大器件电流应力，增加系统损耗。附
录 D 图 D7 — D10 中给出了 Io_ref = 1.5 A、R = 7 Ω 工况
下不同方法的仿真波形和 io 的 THD 分析图。对比可
知，本文所提出的电感电流 PI 闭环+功率前馈的控
制策略可以有效减小电感电流的二倍频波动，从源
头上抑制了输出电流中的 3 次谐波。

5 结论

本文提出一种开关电感型单相五电平 CSI，其直
流控制采用 Buck 结构，为电感提供了独立的充放电
回路，可以实现电感电流控制与输出电流控制的完
全解耦，减小电感因充放电产生的电流纹波。多电
平构造单元采用开关电感结构，减少了器件数目以
及外围采样与控制电路的设计。

为了抑制直流侧储能电感电流的二倍频波动，
本文提出一种电感电流 PI 闭环+功率前馈的控制策
略，使输入电压源提供储能电感电流的二倍频波动
补偿，可从源头上抑制输出电流中的 3 次谐波。

最终，本文采用较少器件和小储能电感，在不影
响原有电感电流 PI 闭环传统控制的前提下，未增加
额外补偿回路即实现了稳定的五电平电流输出，电
感电流纹波小于直流量的 1 %，输出电流中 3 次谐波
含量小于基波含量的 0.9 %，且对其余低次谐波也有
一 定 抑 制 效 果 ，输 出 电 流 的 THD 满 足 电 能 质 量
要求。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。
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Single-phase five-level current source inverter based on switched-inductor
WU　Xuezhi1，YANG　Anna1，WANG　Jing2，LIU　Jingdou1，QI　Jingjing1

（1. National Active Distribution Network Technology Research Center，Beijing Jiaotong University，Beijing 100044，China；

2. Shenzhen Power Supply Bureau Co.，Ltd.，Shenzhen 518000，China）
Abstract：Multi-level current source inverter has attracted extensive attention because of its high security 
and low output harmonic. A single-phase five-level current source inverter based on switched-inductor is 
proposed. The DC control unit adopts Buck structure，which provides an independent charging and dischar-
ging circuit for the inductor，realizes the complete decoupling of inductor current control and output current 
control，and controls the current stability by using a small inductor. The proposed inverter adopts the struc⁃
ture of switched-inductor，which reduces the number of devices，and its high symmetry can simplify the de⁃
sign of peripheral circuits. Aiming at the problem of double frequency fluctuation of inductor current at 
the input side of single-phase inverter，the power feedforward control is increased based on the traditional 
proportional integral control. Taking the constant current of the energy storage inductor in each switching 
cycle as the prerequisite，the duty cycle disturbance of the DC side switching devices under different states 
is converted. Without increasing the complexity of the circuit，less devices and small energy storage induc⁃
tors are used to effectively suppress the double frequency fluctuation of the inductive current，reduce the 
third harmonic content and total harmonic distortion of the output current，and improve the output power 
quality. Finally，the feasibility of the proposed topology and control strategy is verified by simulation and 
experiment.
Key words：single-phase current source inverter；multi-level；switched-inductor；double frequency fluctuation；
power feedforward control

吴学智
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附录 A

图 A1 PD-SPWM策略示意图

Fig.A1 Diagram of PD-SPWM strategy

附录 B

图 B1 五电平逆变器总控制框图

Fig.B1 Control block diagram of five-level inverter

(a) 情况 1(I与 2I电平间切换，SL1与 SL2同步，并与 SL3交替导通)

(b) 情况 2(0与 I电平间切换，SH2与 SH4交替导通)
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(c) 情况 3(0与-I电平间切换，SH1与 SH3交替导通)

(d) 情况 4(-I与-2I电平间切换，SL1与 SL2同步，并与 SL3交替导通)

图 B2 不同模态下的 Ai

Fig.B2 Ai under different modes

图 B3 不同模态下各电流波形分析

Fig.B3 Analysis of current waveforms under different modes

图 B4 包含功率前馈的直流电流单元控制框图

Fig.B4 Control block diagram of DC current unit with power conservation constraints
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(a) 系统闭环控制框图

(b) Pp6随 pK 变化的轨迹图 (c) Pi6随 Ki变化的轨迹图

图 B5  o S0 I2i I I D D  ，- 、 时的系统稳定性分析

Fig.B5 System stability analysis when  o S0 I2i I I D D  ，- ，

(a) 系统闭环控制框图

(b) Pp6随 pK 变化的轨迹图 (c) Pi6随 Ki变化的轨迹图

图 B6  o S0 I2i I I D D  ，- 、 时的系统稳定性分析

Fig.B6 System stability analysis when  o S0 I2i I I D D  ，- ，

(a) 系统闭环控制框图

(b) Pp6随 pK 变化的轨迹图 (c) Pi6随 Ki变化的轨迹图

图 B7  o S0 I2i I I D D ， 、 时的系统稳定性分析

Fig.B7 System stability analysis when  o S0 I2i I I D D ， ，
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(a) 系统闭环控制框图

(b) Pp6随 pK 变化的轨迹图 (c) Pi6随 Ki变化的轨迹图

图 B8  o S0 I2i I I D D ， 、 时，系统稳定性分析

Fig.B8 System stability analysis when  o S0 I2i I I D D ， ，

附录 C
表 C1 仿真参数

Table C1 Simulation parameters

参数 数值

输入直流电压 in /VU 32

输出基波频率 1 /Hzf 50

电感电流指令值 ref /AI 1.42

开关频率 s /kHzf 100

储能电感 1 2 /mHL L、 1.3

负载阻抗 load /ΩZ 2、7

输出电流指令值 o_ref /AI 0.5、1.5

滤波电容 f /μFC 4.7

滤波电感 f /μHL 47

比例控制参数 pK 0.5

积分控制参数 iK 25

图 C1 单 PI闭环控制的输出电流指令突变仿真波形

Fig.C1 Simulative waveforms with single PI closed-loop control under sudden change of output current command
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图 C2 PI闭环+功率前馈控制的输出电流指令突变仿真波形

Fig.C2 Simulative waveforms with PI closed-loop+power feedforward control under sudden change of output current command

图 C3 前馈控制信号仿真波形

Fig.C3 Simulative waveforms of feedforward control signal

附录 D

图 D1 实验平台

Fig.D1 Experimental platform

表 D1 实验平台主要器件型号

Table D1 Major device models of experimental platform

器件 型号

控制器 TMS320F28377

功率开关器件 FDB86102LZ

二极管 STPS5H1000.75 0.75
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图 D2 PI闭环+功率前馈控制的稳态电流波形

Fig.D2 Experimental waveforms of steady state current with PI closed-loop+power feedforward control

图 D3 单 PI闭环控制的输出电流指令突变实验波形

Fig.D3 Experimental waveforms with single PI closed-loop control under sudden change of output current command

图 D4 PI闭环+功率前馈控制的输出电流指令突变实验波形

Fig.D4 Experimental waveforms with PI closed-loop+power feedforward control under sudden change of output current command

(a) 单 PI闭环控制

(b) PI闭环控制+功率前馈

图 D5 o_ref 1.5 AI  、 7R   时电感电流实验波形波动分析

Fig.D5 Fluctuation analysis of experimental waveform of inductance current when o_ref 1.5 AI  , 7R  
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(a) 单 PI闭环控制

(b) PI闭环控制+功率前馈

图 D6 o_ref 1.5 AI  、 7R  时输出电流实验波形谐波分析

Fig.D6 Harmonic analysis of experimental waveform of output current when o_ref 1.5 AI  , 7R  

(a) 仿真波形

(b) 输出电流谐波分析

图 D7 不考虑电感电流二倍频波动，L1=L2=1.3 mH时的仿真波形分析

Fig.D7 Analysis of simulative waveforms without considering the frequency doubling fluctuation of inductive current when

L1=L2=1.3 mH
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(a) 仿真波形

(b) 输出电流谐波分析

图 D8 传统方法(增大电感抑制电感电流二倍频波动)下，L1=L2=3 587 mH时的仿真波形分析

Fig.D8 Analysis of simulative waveforms with traditional method (increasing inductance to suppress frequency doubling

fluctuation of inductance current) when L1=L2=3 587 mH

(a) 仿真波形

(b) 输出电流谐波分析

图 D9 文献[24]方法（非线性调制策略）下，L1=L2=1.3 mH时的仿真结果分析

Fig.D9 Analysis of simulative waveforms with Reference [24] method (inductive current PI control + nonlinear modulation

strategy) when L1=L2=1.3 mH
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(a) 仿真波形

(b) 输出电流谐波分析

图 D10 本文方法（功率前馈控制）下，L1=L2=1.3mH时的仿真结果分析

Fig.D10 Analysis of simulative waveformswithproposed method(power feedforward control) when L1=L2=1.3mH
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