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摘 要：作为新能源发电单元与电网之间的能量交换接口，并网逆变器用来将直流电能转换为高质
量的交流电能并馈入电网，是新型电力系统的重要组成部分。 LCL 滤波器由于其出色的高频谐波
抑制能力而广泛应用于并网逆变器输出端，但因其开环传递函数缺乏阻尼项而存在谐振尖峰，造成

系统运行不稳定。 鉴于此，提出利用逆变器侧电流进行有源阻尼控制，相比传统电容电流有源阻尼

控制策略，在面对电网阻抗变化时，基频增益 Tfo与截至频率 fc仍能保持不变。 且从阻尼角度分析，
具有更好的稳定裕度和响应速度。 为进一步降低电网电压对并网电流的影响，同时引入电网电流

反馈，构建双环路以增大输出阻抗。 以逆变器电流环消除谐振尖峰，以电网电流环降低谐波分量，
最后仿真验证所提控制策略的有效性与可行性。
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Abstract：As an energy exchange interface between the new energy generation unit and the grid， grid-



connected inverters were used to convert DC energy into high-quality AC energy and feed it into the grid，
which is an important part of the new power system. LCL filter is widely used in the output of the grid-
connected inverter because of its excellent ability to suppress high-frequency harmonics. However， due to
the lack of damping term in the open-loop transfer function， there is a resonance peak， resulting in unsta-
ble operation of the system. In view of these problems， the active damping control using inverter side cur-
rent was proposed. Compared with the traditional capacitive current active damping control strategy， the
fundamental frequency gain Tfo and the cut-off frequency fc can remain unchanged in the face of the im-
pedance change of the grid. And analysis from the perspective of damping， it has better stability margin
and response speed. In order to further reduce the influence of grid voltage on grid-connected current，
the grid current proportional feedback was introduced at the same time， to construct a double-loop to in-
crease the output impedance. The inverter current loop was used to eliminate the resonance peak， and the
grid current loop was used to reduce the harmonic component. Finally， simulation was performed to verify
effectiveness and feasibility of the proposed control strategy.
Keywords：LCL grid-connected inverter； inverter side current； active damping control； double-loop feed-
back； output impedance； harmonic suppression

0 引 言

近年来，随着分布式发电技术的快速发展，以光

伏和风能为代表的新能源在整个能源系统中所占比

重迅速上升。 截至 2023 年 4 月，我国风电装机容量

3. 8 × 108 kW，光伏发电装机容量 4. 4 × 108 kW，两
者的总装机容量已达到 8. 2 × 108 kW，占全国发电

装机总容量的 30. 9% ，其中风电占比 14. 3% ，光伏

发电占比 16. 6% [1]。
电力电子变换器作为分布式发电中的重要组成

部分，其中的并网逆变器可将直流转换为高质量的

交流来馈入电网，因此其运行稳定性至关重要[2]。
开关的高频次通断使得逆变器侧输出电流含较多谐

波，为实现高质量并网，需合理设计输出滤波器。
LCL滤波器以其出色的高频谐波抑制能力被广泛应

用于逆变器输出端。 但因其开环传递函数缺乏阻尼

项而存在谐振尖峰，使得谐振频率处幅频特性大于

0 dB，同时相位发生 - 180°跳变，为一次负穿越，会
产生一对右半平面极点，导致逆变器工作不稳定。

为了使并网系统足够稳定，需要将谐振频率处

幅频特性降到 0 dB 以下，以避免产生负穿越。 因

此，需要在开环传递函数分母项中增加阻尼项。 国

内外学者针对此问题做了大量研究，常见的阻尼方

法主要包括电阻串并联方式的无源阻尼控制以及电

压电流量采集的有源阻尼控制策略。 文献[3 - 5]
利用采集的电容电流进行比例反馈，实现对谐振峰

的有效抑制，以保证系统的稳定性。 但电容电流通

常以高频电流为主，而流经主电路的电流主要为低

频分量，因此在电容电流采样时需要高精度传感器，
经济性差；并且采用电容电流作为阻尼项，在电网阻

抗变化时，低频增益会降低；同时受电网阻抗变化影

响较大，甚至导致系统不满足稳定性要求[6]。
文献[7 - 8]采用电容电压反馈，不仅实现有效

阻尼，且扩大了系统的有效阻尼区。 但出于节省磁

芯体积，LCL通常采用磁集成结构，将对电容电压的

采样造成一定困难。 文献[9 - 10]利用电容串电阻

的无源阻尼方式有效抑制谐振尖峰，而无源阻尼则

会带来损耗问题，造成系统整体效率下降。 同时在

实际应用中，理想的微分环节是难以实现的，且会引

起噪声的放大[11]，所以利用电网侧电流进行谐振尖

峰抑制并不实用。
为减小电网电压谐波对并网电流的影响，目前

通常采用谐波补偿器抑制特定频率谐波[12 - 13]，或者

采用电网电压前馈技术以提高输出阻抗，在宽范围

内对谐波进行抑制[14]。 但考虑到电网电压前馈会

引入网侧电流的附加正反馈，对系统的稳定性带来

不利影响。 因此在设计并网逆变器时，需要统筹考

虑系统的稳定性以及对谐波的抑制能力。
鉴于上述现状，本文选用逆变器侧电流作为阻

尼源进行比例反馈。 相较于传统电容电流阻尼控

制，引入 2 个阻尼项加强阻尼效应，以增强并网系统

对电网阻抗变化的抗扰动能力，使其在电网阻抗较

大时仍具有较强的稳定裕度。 同时引入网侧电流

环，以构成双反馈环路，进一步增大输出阻抗，降低
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电网谐波对并网电流的影响，兼具逆变器过电流保

护功能。 最终搭建仿真电路，结果表明所提控制策

略可有效提升并网运行稳定性，显著降低并网电流

总谐波失真 （ total harmonic distortion， THD），节约

成本。

1 逆变器侧电流有源阻尼控制

1. 1 LCL逆变器数学模型

LCL并网逆变器如图 1 所示。 其中：L1为逆变

器侧电感；C 为滤波电容；L2为网侧电感，共同构成

LCL逆变器。 将逆变桥输出电压 vinv等效为电压源，
则图 1（a）的主电路可变换为图 1（ b）的简化电路

形式。

图 1 LCL并网逆变器

Fig. 1 LCL grid-connected inverter

以并网电流 i2为闭环控制目标，根据梅森增益

公式，系统开环传递函数为

GLCL（ s） =

1
sL1
1
sC
1
sL2

1 + 1sL1
1
sC +

1
sC
1
sL2

。 （1）

由式（1）可知，如果在分母项引入 1 / s，则传递

函数包含阻尼项，且可通过如图 2 所示的 4 种方式

引入 1 / s，其中 kpwm为输入电压 Vin和三角载波幅值

Vtri的比值。
1）逆变器侧电流 i1的比例反馈，此时阻尼环路

增益仅存在电感 L1引入的积分项。
2）电容电流 iC的比例反馈，此时阻尼环路增益

仅存在电感 L1引入的积分项。
3）电容电压的 uC的一次微分反馈[15]，此时阻

尼环路包括电感 L1、电容 C 引入的积分项以及反馈

通道的一次微分项。
4） 网测电流 i2的二次微分反馈[16]，此时阻尼

环路包括电感 L1、电容 C和电感 L2引入的积分项以

及反馈通道引入的二次微分项。

图 2 控制系统引入阻尼项（有源阻尼）示意图

Fig. 2 Schematic diagram of introducing damping
terms（active damping） to a control system

根据前述，本文选择逆变器侧电流 i1进行比例

反馈，如图 3 所示。 其中 kf为逆变器侧电流反馈系

数。 从图 3 可以看出，采用逆变器侧电流有源阻尼

增加一对独立回路。 引入 i1阻尼后，系统传递函数

增加了阻尼项（ s2项），改变为

GLCL（s） =
i2（s）
vinv（s）

=

1
s3L1L2C + s2L2Ckfkpwm + s（L1 + L2） + kfkpwm

=

1

L1L2C s3 + 2ξωns2 + ω2ns +
2ξωn
L2C

( )
。 （2）

其中：

2ξωn =
kfkpwm
L1
；

ωn =
L1 + L2
L1L2C

。

㊣

㊣

㊣

㊣
㊣㊣

㊣
㊣

由式（2）可知，相较于传统电容电流有源阻尼

控制仅有 s2L2Ckf kpwm阻尼项，逆变器侧电流有源阻

尼则多引入了 kfkpwm项，以起到虚拟电阻的作用，将
谐振现象进行衰减。 采用逆变器侧电流有源阻尼将

具备更强的阻尼效果，以增加系统的稳定性。

图 3 逆变器侧电流比例反馈

Fig. 3 Inverter side current proportional feedback

1. 2 数字控制下并网控制策略

在数字控制系统中，计算延时会引入 1 拍延
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时[17]，零阶保持器会引入 0. 5 拍延时，共计 1. 5 拍

总延时[18]。 总控制延时记为 Gd（ s），表达式为

Gd（ s） = e -1. 5sTs。 （3）
式中 Ts为采样周期。

经过数字控制延时后，相当于在前向通路中级

联了延时环节 Gd（ s）。 此时数学模型如图 4 所示。

图 4 数字控制后数学模型

Fig. 4 Mathematical model under numerical control

此时系统环路增益为

TA（ s） =

kpwme-1.5sTsGi（s）
s3L1（L2 + Lg）C + s2（L2 + Lg）Ckfkpwme-1.5sTs + s（L1 + L2 + Lg） + kpwmkfe-1.5sTs

。

（4）
由于电网阻抗 Zg是时变的，当电网阻抗增大

时，采用电容电流有源阻尼会降低低频增益以及截

止频率，而采用逆变器侧电流有源阻尼可保证基频

增益和截止频率不变。
电网阻抗变化时，2 种控制策略下幅相曲线如

图 5 所示。 可以看出，2 种阻尼方式均可抑制谐振

尖峰：在图 5（a）中，传统电容电流阻尼控制策略受

电网阻抗变化影响较大，当电网阻抗增大时，将显著

降低基频增益 Tfo和截至频率 fc；而图 5（b）中，逆变

器侧电流阻尼控制则受电网阻抗变化影响较小，当
电网阻抗增大时，基频增益 Tfo保持不变，截止频率

fc亦基本无变化。 从阻尼角度分析，采用逆变器侧

电流阻尼的系统动态响应和稳定裕度都优于传统电

容电流阻尼控制。
对图 4 所示的控制图进行有源阻尼无源化分

析，将其反馈点从调节器 G i（ s）的输出端移到 kpwm之
后，此时相当于给逆变器侧电感串联一个时变等效

阻抗 Zeq，且可表示为

Zeq = kfkpwme -1. 5sTs。 （5）
对式（5）进行欧拉变换可得：

Req = kfkpwmcos（1. 5ωTs）；

Xeq = - kfkpwmsin（1. 5ωTs）。
} （6）

根据式（6），Req和 Xeq的频域特性如表 1 所示。
由表 1可知，Req在（0，fs / 6）内呈现正阻特性，在（fs / 6，

fs / 2）内呈现负阻特性，fs为开关频率。 而 Req呈现负

阻等价于环路增益存在右半平面极点，造成系统失

稳。 因电网阻抗与控制参数的变化可能会导致谐振

频率 fr落入不稳定区间（ fs / 6，fs / 2） [19]，致使系统不

稳定，因此有必要对逆变器参数进行合理设计。

图 5 电网阻抗变化时幅相曲线

Fig. 5 Amplitude-phase curves under power grid
impedance changes

表 1 虚拟阻抗频域特性

Table 1 Frequency domain characteristics of virtual
impedance

区间 Req Xeq Zeq fres
（0，fs / 6） + - 容性 增大

（ fs / 6，fs / 3） - - 容性 增大

（ fs / 3，fs / 2） - + 感性 减小

2 参数设计

本节开始逆变器参数设计，以保证系统稳定并

网。 随着反馈系数 kf增大，等效电抗 | Xeq |也将增

大。 此时考虑等效电抗后的谐振频率 f′r 将远离初始

谐振频率 fr，存在 kf = kfmax，当 fr ＜ fs / 6，使得 f′r =
fs / 6，此时系统处于临界稳定状态。 当 kf ＞ kfmax时，
f′r ＞ fs / 6，系统存在 2 个右半平面极点，造成系统不

稳定。 因此，在实际应用中，必须要保证反馈系数小

于临界值以确保系统稳定。
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基于图 4 和式（4），进行 z 变换[20]，可分别推导

求得离散域内零阶保持器输出电压 v′M 与网侧电流

i2之间的传递函数为

Z i2（s）
v′M（z）

[ ] =
kpwm

ωr（L1 + L2）
ωrTs
z - 1 -

（z - 1）sinωrTs
z2 - 2zcosωrTs + 1

[ ]。

（7）
v′M 与逆变器侧电流 i1之间的传递函数为

Z i1（ s）
v′M（ z）

[ ] =

ωrTs（ z2 - 2zcosωrTs + 1） +
L2
L1
sinωrTs （ z - 1） 2

（L1 + L2）ωr（ z - 1）（ z2 - 2zcosωrTs + 1）
。

（8）
环路增益为

T（ z） = G iz
kpwm [ωrTs（ z2 - 2zcosωrTs + 1） - （ z - 1） 2sinωrTs]

z（L1 + L2）ωr（ z - 1）（ z2 - 2zcosωrTs + 1） + kfωrTs（ z2 - 2zcosωrTs + 1） +
L2
L1
kfsinωrTs（ z - 1） 2

。

（9）

  根据式（9），T（ z）是否含有右半平面极点取

决于：
z（L1 + L2）ωr（ z - 1）（ z2 - 2zcosωrTs + 1） +

kfωrTs（z2 - 2zcosωrTs + 1） +
L2
L1
kfsinωrTs （z - 1）2 = 0。

（10）
采用 w变换 z = （1 + w） / （1 - w），将 z 域的单

位圆映射到 w域的虚轴[21]，此时只需检验特征方程

位于 w域右半平面根的个数即可。 将式（10）映射

到 w域，整理后可得

a0w4 + a1w3 + a2w2 + a3w + a4 = 0。 （11）
式中：
a0 = 4（L1 + L2）ωrcosωrTs + 4（L1 + L2）ωr +

2kfωrTs + 2kfωrTscosωrTs + 4
L2
L1
kfsinωrTs；

a1 = 4（L1 + L2）ωrcosωrTs + 4（L1 + L2）ωr -
4kfkpwmωrTs - 4kfkpwmωrTscosωrTs -

8
L2
L1
kfkpwmsinωrTs；

a2 = - 4（L1 + L2）ωrcosωrTs + 4kfkpwmωrTs +

4
L2
L1
kfkpwmsinωrTs + 4（L1 + L2）ωr；

a3 = - 4（L1 + L2）ωrcosωrT + 4（L1 + L2）ωr -
4kfkpwmωrTs + 4kfkpwmωrTscosωrTs；

a4 = 2kfkpwmωrTs - 2kfkpwmωrTscosωrTs。

㊣

㊣

㊣

㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣㊣

㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣
㊣㊣

根据式（11）可得劳斯表如下：
w4  a0 a2 a4
w3  a1 a3 0

w2  b1 a4 0

w1  b2 0

w0  a4

式中：

b1 =
a1a2 - a0a3

a1
；

b2 =
b1a3 - a1a4

b1
。

㊣

㊣

㊣

㊣
㊣

㊣
㊣

由式（11）可知 a0、a2和 a4恒大于 0。 根据劳

斯 -赫尔维茨稳定性判据，系统闭环极点位于虚轴

左侧是稳定的。 因此，劳斯表第 1 列所有根必须同

号，特征方程的多项式系数也必须同号，即要求 a1、
a3、b1和 b2均大于 0。

根据 a1 ＞ 0 可得

kf ＜
L1 + L2

kpwmTs + 2
L2
L1
kpwmsinωrTs

1
（1 + cosωrTs）

= kfmax1。

（12）
根据 a3 ＞ 0 可得

kf ＜
L1 + L2
kpwmTs

= kfmax2。 （13）

对比式（12）和式（13）可知 kfmax1 ＜ kfmax2，所以只

须满足式（12），即 kf ＜ kfmax 1，即可保证 a1和 a3均大

于 0；并且 kf取值须同时保证 b1和 b2全大于 0。 z 域
内 kf变化时的环路增益极点分布如图 6 所示。

图 6 环路增益极点分布图

Fig. 6 Loop gain pole distribution diagram
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由式（12）计算可得 kf（0， 0. 3）。 据图 6 分析可

知，随着 kf增大，系统极点逐渐偏移至单位圆外，导
致系统不稳定，且当 kf取 0. 14 时系统已失稳；而 kf
取值过小时，阻尼效果不明显，难以抑制谐振尖峰。

满足上述稳定性条件，考虑逆变器阻尼效果显

著性，结合系统参数指标，选取最优阻尼 kf = 0. 08。
通常在设计 PI调节器参数时，要求幅值裕度大

于 3 dB，而相位裕度大于 45°。 幅值裕度 GM 表达

式为

GM =

- 20log kp +
ki
s( ) kpwm
s3L1L2C + s2L2Ckfkpwm + s（L1 + L2） + kpwmkf s = jωr

。

（14）
将 s = j2πfr代入式（14），可得

GM = 20log
L2kf

L1 kp +
ki
j2πfr

( ) 。 （15）

此时若忽略 ki，可得

GM = 20log L2kf
L1kp

。 （16）

即

kp =
L2kf
L1 10

GM
20
。 （17）

由式（17）可知，kp的取值要小于 kf。 作出幅值

裕度 GM随 kp、ki变化曲线，如图 7 所示。

图 7 幅值裕度 GM随 kp、ki变化曲线

Fig. 7 Amplitude margin GM vs. kp and ki

将 s = j2πfc代入式（4）环路增益，可得

TA（ s） = -
1

（2π） 2 fcL2C
×

kpwm[cos（3πfcTs） - jsin（3πfcTs）] kp - j
ki
2πfc

( )

fckfkpwm -
kpwmkf

（2π） 2 fcL2C
( )cos（3πfcTs） - j 2πL1（ fr） 2 - 2πL1（ fc） 2 + fckfkpwm -

kpwmkf
（2π） 2 fcL2C

( )sin（3πfcTs）( )
。

（18）
则相位裕度 PM可表示为

PM = 180 + arctan
2πL1 （fr）2 - 2πL1 （fc）2 + fckfkpwm -

kpwmkf
（2π）2 fcL2C

( )sin（3πfcTs）

fckfkpwm -
kpwmkf

（2π）2 fcL2C
( )cos（3πfcTs）

- 3πfcTs - arctan
ki

2πfckp
。

（19）

  根据式（19）作出相位裕度 PM 随 kp、ki变化曲

线，如图 8 所示。

图 8 相位裕度 PM随 kp、ki变化曲线

Fig. 8 Phase margin PM vs. kp and ki

同时，需要将稳态误差限制在一定范围内，而基

波处环路增益幅值 Tfo与稳态误差直接相关，在基频

处，环路增益衰减较慢，此时可认为 C = 0，此时基频

环路增益为

Tfo =

20lg kpwm（kp + ki / j2πfo）（cos3πfoTs - jsin3πfoTs）
j2πfo（L1 + L2） + kpwmkf（cos3πfoTs - jsin3πfoTs）

。

（20）

根据式（20）作出基频增益随 kp、ki变化曲线，如
图 9 所示。

结合图 7 和图 8 可以看出，GM 主要受 kp影响，
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随 kp增大，GM显著降低，因此 kp取值不宜太大；PM
随 kp增大而增大，随 ki增大而减小。 而在弱电网下，
会增大幅值裕度 PM，降低相位裕度 GM，电网阻抗

较大时，将导致相位裕度小于 45°，不满足并网要

求。 为了保证稳定性并留有一定裕量，kp不宜取太

小。 由图 9 可以看出，基频增益主要受 ki影响，ki取
值较小时，会大幅降低基频增益，应结合 PM来确定

ki的取值。 为了使系统具有良好的动态性能，截止

频率 fc取值不宜太小，fc太小时，系统的动态性能很

差。 fc取值大于 0. 3fr是较为合适的，综合选取 kp为
0. 045、ki为 150。 后续仿真参数如表 2 所示。

图 9 基频增益 Tfo随 kp、ki变化曲线

Fig. 9 Fundamental frequency gain Tfo vs. kp and ki

表 2 系统参数

Table 2 System parameter

  参数 数值

直流电源 vin / V 400

交流电源 vg / V 180

滤波电容 C / μF 10

逆变器侧电感 L1 / mH 4. 0

网侧电感 L2 / mH 2. 0

电网阻抗 Lg / mH 2. 0

开关频率 fs / kHz 10

电流反馈系数 kf 0. 08

比例系数 kp 0. 045

积分系数 ki 150

3 并网系统性能分析

3. 1 系统鲁棒性分析

在本节中，结合电流反馈系数、滤波电容、逆变

器侧电感和网侧电感变化时伯德图对系统进行鲁棒

性分析，如图 10 所示。
电流反馈系数 kf变化时伯德图如图 10 （ a）所

示，当 kf从 0. 07 增大到 0. 09（变化幅度为 28% ）时，

幅值裕度 GM 由 5. 27 dB→5. 81 dB，相位裕度 PM
由 55. 4°→68. 9°。 逆变器侧电感 L1变化时伯德图

如图 10（b）所示，当 L1从 3. 5 mH 增大到 4. 5 mH
（变化幅度约为 28% ）时，GM由 6. 01 dB→5. 16 dB，
PM由 62. 9°→61. 3°。

图 10 鲁棒性分析曲线

Fig. 10 Robustness analysis curves

网侧电感 L2变化时伯德图如图 10（c）所示，当
L2从 1. 6 mH 增大到 2. 4 mH（变化幅度为 50% ），
GM由 5. 06 dB→6. 06 dB，PM由 64°→60. 3°。 滤波
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电容 C变化时伯德图如图 10（d）所示，当 C从 7 μF
增大 到 13 μF （变 化 幅 度 约 为 86% ）， GM 由

7. 36 dB→4. 26 dB，PM 由 64. 8°→58. 4°。 分析可

知，即使参数发生较大变化，系统仍然能够保持较好

的稳定性。
3. 2 有源阻尼控制策略对比

电网阻抗通常是实时变化的，且随分布式电源

并网等级提高以及接入位置广泛分布，电网越来越

表现出弱特性。 电网的强弱通常通过短路电流比

（short circuit ratio， SCR） 表征，是指公共并网点

（point of common coupling，PCC）处短路电流有效值

与额定并网电流有效值之比。 其表达式为

SCR =
V2pcc
ZgPN

。 （21）

式中：Vpcc表示并网点电压；Zg为电网在 PCC 处的等

值阻抗；PN为额定装机容量。 SCR 越小，表明电网

越弱。 由式（21）可以看出，随着新能源装机容量的

增大，并网点 SCR越小，电网越弱。
为了证明改进逆变器侧电流阻尼控制策略在弱

电网下相较于传统电容电流阻尼控制策略具有更大

优势，分别绘制电网阻抗为 2、5、8 和 11 mH 时 2 种

有源阻尼控制策略下的电网阻抗变化时伯德图，如
图 11 所示。

由图 11 可以看出，当保持基频增益 Tfo为固定

值 15 dB：电网阻抗为 2 mH时，逆变器侧电流阻尼控

制幅值裕度 GM为 5. 7 dB，相位裕度 PM为 65. 8°；而
采用电容电流阻尼控制的幅值裕度 GM为 8. 91 dB，
相位裕度 PM 为 58. 1°。 此时 2 种控制方式均具有

较好稳定性。 电网阻抗为 5 mH 时，逆变器侧电流

阻尼控制幅值裕度 GM为 8. 78 dB，相位裕度 PM为

55. 2°；而采用电容电流阻尼控制的幅值裕度 GM 为

11. 7 dB，相位裕度 PM 为 45. 7°。 系统设计时通常

要求相位裕度大于 45°，此时已处要求边缘。
电网阻抗为 8 mH 时，逆变器侧电流阻尼控制

幅值裕度 GM为 10. 8 dB，相位裕度 PM为 48. 5°；而
采用电容电流阻尼控制的幅值裕度 GM为 13. 8 dB，
相位裕度 PM 为 35. 8°。 此时已不满足系统设计要

求。 随着电网阻抗进一步增大为 11 mH 时，逆变器

侧电流阻尼控制幅值裕度 GM为 12. 2 dB，相位裕度

PM为 43. 8°；而采用电容电流阻尼控制的幅值裕度

GM为 15. 4 dB，相位裕度 PM仅为 28. 3°，相位裕度

进一步下降，以致系统可能产生振荡。

图 11 不同电网阻抗下幅相曲线对比

Fig. 11  Comparison of amplitude-phase curves under
different grid impedances

经上述分析可知，在面向弱电网应用场景下，采
用逆变器侧电流阻尼控制相比电容电流阻尼控制具

有更大的稳定裕度。
接着分别作出不同电网阻抗时 2 种阻尼控制下

的并网电流有效值（root mean square，RMS）曲线，如
图 12 所示。
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图 12 并网电流有效值曲线

Fig. 12 RMS curves of grid-connected currents

由图 12 可知，随着电网阻抗增大，并网电流振

荡明显变大。 相较于传统电容电流有源阻尼控制，
采用逆变器侧电流有源阻尼控制产生的并网电流有

效值振荡明显降低。
综上，本文所提改进阻尼控制策略相比传统电

容电流阻尼控制策略在稳定性方面具有明显优势。

4 双环路有源阻尼控制策略

4. 1 逆变器输出电阻校正策略提出

目前，随着分布式发电的大规模并网以及电力

变压器的广泛使用，导致电网表现出弱特性。 电网

变弱的主要危害：因其本身具有谐波，电网阻抗的变

大将引起并网点 vpcc谐波剧增，造成并网电流严重失

真，甚至于不满足并网要求[22]。
针对电网电压畸变所引起的并网电流失真问

题，为进一步降低并网电流谐波含量，本节提出通过

增大逆变器输出阻抗的双环路有源阻尼反馈控制策

略以减小并网电流失真。
对图 4 环路模型继续等效变换可得如图 13（a）

所示简化框图。 再将反馈输入后移，如图 13 （ b）
所示。

图 13 中，Gx1（ s）和 Gx2（ s）可分别表示为：

Gx1（ s） =
kpwmGd（ s）

s2L1C + sCkfkpwmGd（ s） + 1
G i（ s）；

（22）

Gx2（ s） =
s2L1C + sCkfkpwmGd（s） + 1

[s3L1L2C + s2L2CkfkpwmGd（s） + s（L1 + L2） + kfkpwm]
。

（23）
此时系统环路增益表达式为

T（ s） =
kpwmGd（ s）G i（ s）

s3L1L2C + s2L2CkfkpwmGd（ s） + s（L1 + L2） + kfkpwm
。

（24）
由图 13（a）可得

i2（ s） =
T（ s）
1 + T（ s） i2ref（ s） -

Gx2（ s）
1 + T（ s）vg（ s） =

is（ s） -
vg（ s）
Z0
。 （25）

由式（25）分析可知，如果电网电压中含有谐波

组分，则注入电网的电流也会含有谐波成分，造成并

网逆变器不稳定。

图 13 逆变器输出阻抗等效变换

Fig. 13 Inverter output impedance equivalent
transformation

其中输出阻抗 Z0可表示为

Z0（ s） =
1 + Gx1（ s）Gx2（ s）

Gx2（ s）
。 （26）

则输出导纳为

1
Z0（ s）

=
Gx2（ s）

1 + Gx1（ s）Gx2（ s）
， （27）

即图 13（b）中阴影部分的传递函数。
由图 13（b）可以看出，如果增加一比例环路，则
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会使式 （27）的分母中增加一项，其控制框图如

图 13（c）所示，表达式为

1
Z0（ s）

=
Gx2（ s）

1 + Gx1（ s）Gx2（ s） + koGx2（ s）
。 （28）

式中 ko为串联校正系数。
此时，输出阻抗可改写为下式，表现为给 Z0（ s）

串联纯电阻，即

Z0（ s） =
1 + Gx1（ s）Gx2（ s） + koGx2（ s）

Gx2（ s）
=

1 + Gx1（ s）Gx2（ s）
Gx2（ s）

+ ko。 （29）

考虑到输出阻抗 Z0（ s）在低频段内均表现为阻

容性，而谐波含量低频分量居多，则串联电阻后输出

阻抗示意图如图 14 所示。

图 14 串联等效电阻后输出阻抗示意图

Fig. 14 Output impedance diagram after series
equivalent resistance

由图 14 可以看出，校正后的输出阻抗 Z′0（ s） 将

大于校正前的输出阻抗 Z0 （ s），并且在相位上有

一定程度的改善。 接着将图 13（c）进一步变换得到

图 15（a），再将反馈项进行前移，得到如图 15（b）所
示的系统串联校正控制框图。

图 15 串联校正控制框图

Fig. 15 Series calibration control chart

图 15 中输出阻抗校正项为

G j（ s） =
G i（ s）
Gx1（ s）

ko = ko
s2L1C + sCkfkpwmGd（ s） + 1

kpwmGd（ s）
=

ko
s2L1C
kpwm

+ sCkf +
1
kpwm

( )。 （30）

在式（30）中，超前项 1 / Gd（ s）对实验结果影响

很小，可以忽略[23]。 结合第 2 节所述，可采集逆变

器侧电流和网侧电流共同构成双环路有源阻尼。 其

中，电网电流环用来消除谐波分量，逆变器电流环旨

在跟踪基波电流参考值。 双环路反馈并网控制示意

图如图 16 所示。

图 16 双比例反馈并网控制示意图

Fig. 16 Double proportional feedback grid connection control diagram

未引入网侧电流反馈时，输出阻抗为

Z0 =
[ s3L1L2C + s2L2CkfkpwmGd（ s） + s（L1 + L2） + kpwmGd（ s）G i（ s） + kfkpwmGd（ s）]

s2L1C + sCkfkpwmGd（ s） + 1
。 （31）

引入反馈后，输出阻抗变为

Z′0（ s） =
[ s3L1L2C + s2L2CkfkpwmGd（ s） + s（L1 + L2） + kpwmGd（ s）G i（ s） + kfkpwmGd（ s） + G j（ s）kpwmGd（ s）]

s2L1C + sCkfkpwmGd（ s） + 1
=
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[ s3L1L2C + s2L2CkfkpwmGd（ s） + s（L1 + L2） + kpwmGd（ s）G i（ s） + kfkpwmGd（ s）]
s2L1C + sCkfkpwmGd（ s） + 1

+

G j（ s）kpwmGd（ s）
s2L1C + sCkfkpwmGd（ s） + 1

= Z0（ s） + Z1（ s）。 （32）

  且由式（31）和式（32）可知，通过网侧电流环引

入校正阻抗 Z1（ s），即增大逆变器的输出阻抗。
4. 2 参数设计

1） 配置网侧电流负反馈后，如果 ko取值过大，
将引起基频处输出阻抗变化，从而使基频增益发生

改变引起较大跟踪误差。 因此 ko的设计需满足如下

条件：基频处 Z1（jω0）的幅值要小于 Z0（jω0）幅值的

10倍，即可认为 Z1（jω0）对 Z0（jω0）影响可忽略，即
| Z0（jω0） | ＞ 10 | Z1（jω0） | 。 （33）

其中 Z0（jω0）和 Z1（jω0）表达式为：

Z0（jω0） =
[ - jω30L1L2C - ω20L2CkfkpwmGd（jω0） + jω0（L1 + L2） + kpwmGd（jω0）G i（jω0） + kfkpwmGd（jω0）]

- ω20L1C + jω0CkfkpwmGd（jω0） + 1
；

（34）

 Z1（jω0） = ko 1
kpwm

+ jω0Ckf +
- ω20L1C
kpwm

( ) ×
kpwmGd（jω0）

- ω20L1C + jω0CkfkpwmGd（jω0） + 1
。

（35）
2）若输出阻抗 Z′0（ s） 与电网阻抗 Zg（ s）在中高

频出现多个交点，则将对系统稳定产生不利影响。
为确保中高频逆变器输出阻抗 Z′0（ s） 与电网阻抗

Zg（ s）无交点，只需保证逆变器输出阻抗中高频最

大值点小于相应频率处电网阻抗即可。 即

| Zg（jωh） | ＞ | Z′0（jωh） | 。 （36）
式中 ωh为逆变器输出阻抗极大值点处频率。

在中高频处逆变器校正输出阻抗 Z1（ s）远大于

自身逆变器输出阻抗 Z0（ s），因此可求取 Z1（ s）极值

点以代替 Z′0（ s） 极值点。 同时在中高频处 s2 L1 C /
kpwm远大于 sCkf与 1 / kpwm项，则输出阻抗极值点可简

化为求取下式的极值点，即

Z′1（ s） =
kos2L1CGd（ s）

s2L1C + sCkfkpwmGd（ s） + 1
。 （37）

将 s = jω代入式（37），可得

Z′1（jω） =
- koω2L1CGd（jω）

- ω2L1C + jωCkfkpwmGd（jω） + 1
。

（38）
综上，串联校正系数 ko的约束取值为 15。
作出校正前后逆变器输出阻抗如图 17 所示。

在逆变器侧电流单环反馈基础上引入网侧电流共同

构成双环路有源阻尼反馈后，输出阻抗明显增大，进
而显著降低电网电压畸变对并网电流影响。
4. 3 谐波抑制策略仿真验证

接着设置电网含有 15 V 的 3 次谐波、10 V 的

5 次谐波、8 V 的 7 次谐波、6 V 的 9 次谐波、5 V 的

11 次谐波和 5 V 的 13 次谐波，分别仿真测得电网

阻抗为 6 mH和 8 mH时的并网电流曲线与失真度，
结果如表 3 和图 18 ～图 19 所示。 其中参考电流峰

值设置为 25 A，其余参数见表 2。

图 17 逆变器输出阻抗

Fig. 17 Inverter output impedance

表 3 不同电网阻抗并网电流 THD
Table 3 Grid-connected current THD under different

grid impedance

电网阻抗 / mH 校正前 / % 校正后 / %

6 3. 43 2. 30

8 5. 44 2. 69

据表 3 的仿真结果表明，采用 （逆变器侧电

流 +网侧电流）双环路反馈后，并网电流 THD 明显

降低。
电网阻抗为 6 mH时，未引入网侧电流环路，并

网电流 THD 为 3. 43% ；引入网侧电流环路形成双

环路反馈后，并网电流 THD 为 2. 30% ，并网电流

THD下降、曲线更平滑。
电网阻抗为 8 mH时，未引入网侧电流环路，并
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网电流 THD为 5. 44% ，较电网阻抗为 6 mH时有所

增大；引入网侧电流环路形成双环路反馈后，并网电

流 THD降为 2. 69%，3 次、5 次、7 次以及 9 次谐波含

量较为明显降低，并网电流 THD下降、曲线更平滑。

图 18 电网阻抗为 6 mH时反馈仿真结果对比

Fig. 18 Comparison of feedback simulation results
when the grid impedance is 6 mH

综合表 3 及图 17 ～图 18 可以看出，在电网本

身电压存在畸变的情况下，随着电网特性不断变弱，
导致并网电流含有大量谐波，以致严重失真不满足

并网标准。 通过引入网侧电流环形成双环路反馈

后，可以增大输出阻抗，使并网电流 THD显著减小，
验证了所提控制策略的有效性与可行性。

图 19 电网阻抗为 8 mH时反馈仿真结果对比

Fig. 19 Comparison of feedback simulation results
when the grid impedance is 8 mH

5 逆变器侧电流有源阻尼实验验证

为了验证上述所提控制方法的有效性，本文利

用南京研旭 YXPHM - TP2xb - I 并网逆变器进行

样机实验，实验如图 20 所示。 控制器为 TI 公司

TMS320F28335，交流和直流电流传感器均采用 LEM公

司 LAH25 - NP，开关管是英飞凌 FS100R12KT4G。 结

合实验平台，参照仿真中 LCL 滤波器参数，逆变器

电感 L1设置为 5 mH，网侧电感 L2设置为 2 mH，滤波

电容 C采用 5 μF的薄膜电容。 直流侧连接储能电
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池，使用 5 组约为 70 V；交流侧通过调压器提供交

流电压。 电网阻抗 Lg为 3. 36 mH时，并网实验电流

如图 21（a）所示；电网阻抗为 5. 36 mH时，并网电流

如图 21（b）所示；电网阻抗为 7. 36 mH 时，并网电

流如图 21（c）所示；电网阻抗为 8. 55 mH时，并网电

流如图 21（d）所示。 观察图 21 可见，面对电网参数

变化，电网阻抗不断增大时，并网电流波形依然良

好。 证明采用逆变器侧电流有源阻尼控制，系统具

有良好的鲁棒性。

图 20 实验平台接线图

Fig. 20 Experimental platform wiring diagram

图 21 并网实验电流波形

Fig. 21 Grid-connected experiment current waveforms

6 结 论

本文针对弱电网及电网畸变存在谐波等情况，
提出一种基于逆变器侧电流的改进并网控制策略，
并与传统电容电流有源阻尼进行对比。 通过引入网

侧电流构建双反馈环路，以增大逆变器输出阻抗，进
一步降低并网电流谐波失真。 最后利用仿真验证所

提控制策略的有效性与可行性，得出如下结论：
1）基于逆变器侧电流阻尼，增加阻尼项s2L2Ckfkpwm

和 kfkpwm，有效地抑制谐振尖峰。 在电网阻抗发生

变化时，采用逆变器侧电流阻尼不会引起基频增益

Tfo和截至频率 fc下降。 且从阻尼角度分析，逆变器

侧电流阻尼具有更好的稳定裕度和动态响应。
2）逆变器侧电流阻尼控制策略采集的是逆变

器电流这一工频电流，所用互感器成本低，兼具过电

流保护功能。
3）针对电网变弱以及电网本身电压畸变引起

并网电流含有大量谐波，以致严重失真不满足并网

标准等问题，通过引入网侧电流环路，利用双环路反

馈调节提高输出阻抗。 尤其是在电网阻抗较大时，
可明显降低并网电流总谐波失真。 研究可为新能源

发电与并网提供新的策略补充与稳定性保证。
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