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ABSTRACT: In recent years, three-level neutral point 
clamped rectifier has been widely used in various fields, with 
the rise of the “Photovoltaic-Storage-Charge” triad micro-grid 
system, the independent and stable control of the voltage of the 
upper and lower DC sides as well as the power of the loads of 
it has become more and more critical. In view of the above 
requirements, a general control method for dual-load T-type 
three-level rectifier is proposed. Firstly, based on the 
carrier-based pulse-width-modulation method, the relationship 
between DC zero-sequence voltage injection and power 
distribution of the upper and lower DC sides of the dual-load 
T-type three-level rectifier is analyzed, and the power 
decoupling control method is given. Secondly, this paper 
analyzes and plots the limits of the average-power-ratios of the 
upper and lower DC sides under different modulation regimes, 
and caculates the instantaneous component of the 
zero-sequence voltage according to the control target of 
constant instantaneous power of the upper and lower DC sides 
to suppress the voltage fluctuation of the capacitance on the 
DC side. Finally, the feasibility and effectiveness of the above 
method are verified by experiments.

KEY WORDS: dual-load rectifier; zero-sequence voltage 
injection; the relationship of power distribution; power 
decoupling; suppression for capacitor-voltage-fluctuation

摘要：近年来，三电平中点钳位型整流器在各个领域得到广

泛应用，随着“光伏-储能-充电桩”三位一体的微电网系统

的兴起，其上、下直流侧电压和上、下负载功率的独立稳定

控制变得愈发关键。该文针对上述需求提出一种双负载 T
型三电平整流器的通用控制方法。首先，基于载波脉宽调制
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方法分析双负载 T 型三电平整流器直流零序电压注入与上、

下直流侧功率分配的关系，并给出功率解耦控制方法；其次，

分析并绘制出不同调制度下，上、下直流侧平均功率占比的

极限情况，并依据上、下直流侧瞬时功率恒定的控制目标求

解出零序电压瞬时分量来抑制直流侧电容电压波动；最后，

通过实验验证上述方法的可行性和有效性。

关键词：双负载整流器；零序电压注入；功率分配关系；功

率解耦；电容电压波动抑制

0  引言

相较于传统的两电平整流器，中点钳位型三电

平 整 流 器 [1-3](neutral point clamped three-level 
rectifier，NPC-TLR)是一种先进的电力电子变换装

置，因具有能量可双向流动、更优越的交流侧谐波

抑制性能、更高的网侧功率因数、更宽的直流侧电

压输出范围、更好的直流电压输出特性、更低的开

关损耗等优势而备受关注 [4]。基于这些优势，

NPC-TLR 现已在航空及军工系统、高压大功率变

频调速系统、电能质量改善系统、分布式发电系统、

储能系统中得到广泛应用[5-7]。

随着“光伏-储能-充电桩”构成的三位一体的

微电网系统的兴起[8-10]，由于双负载工作模式[11-12]

可以等效地减少整流器数量，从而提高效率、降低

成本，NPC-TLR 多应用于此种模式，其上、下直

流侧端子同时给 2 组串联电池组充电，上、下直流

侧输出的电压和功率分别由 2 组电池组的充电特性

决定。双负载主要有下列几种供电需求：一辆电动

汽车内具有高、低压 2 块电池模组，2 组电池的充

电电压有所差异；不同品牌的电动汽车即使是同类
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别的电池模组，其充电电压也会有区别；同一品牌

的电动汽车中同类别的电池模组之间由于电池的

运行工况、老化速率不同，充电时电池管理系统

(battery management system，BMS)会检测并根据当

前的充电特性曲线，相应地调节整流器输出的电压

和功率[13]。这就要求 NPC-TLR 可以适应不同的负

载需求，灵活高效地调节其输出 [14]。因此实现

NPC-TLR 上、下直流侧电压的独立、稳定控制和

网侧电流不畸变的控制目标就变得尤为关键。

NPC-TLR 的调制策略一般以载波脉宽调制

(carrier-based pulse-width-modulation，CBPWM)和
空间矢量脉宽调制 [15](space vector pulse-width- 
modulation，SVPWM)2 类为主。文献[16-17]讨论

CBPWM 和 SVPWM 之间的本质关系，验证可以通

过向 CBPWM 的调制波中注入特定的零序电压来

实现 SVPWM。相较于 SVPWM，CBPWM 无须进

行扇区判断和复杂运算，因此凭借其易于实现和稳

定可靠的特性更多地被实际的工业产品所采用。然

而，在上、下直流侧不对称的情况下，传统的

CBPWM 无法再实现上、下直流侧电压的独立、稳

定控制和交流电流不畸变的控制目标[18-19]。

目前，已经有许多文献研究上、下直流侧不对

称情况下直流侧电压独立控制的相关问题。文    
献[20]在上、下直流侧电压对称的前提下寻求负载

不平衡度的极限，推导出负载最大不平衡度与调制

度的关系，得到不同调制度下不对称负载输出功率

的极限情况，但文章未考虑上、下直流侧电压不对

称条件下系统的控制问题。文献[21-22]通过注入零

序电压来控制中点电流，从而间接实现上、下直流

侧电压的独立控制，但这种方法需要在直流侧额外

增设电流传感器，增加了系统的成本。文献[23]提
出 直 流 侧 电 压 控 制 采 用 传 统 比 例 积 分

(proportional-integral，PI)调节器，且系统的控制基

于功率的概念而不是瞬时输出的交流电流，因此注

入的零序电压并不准确。此外，上述文献所提上、

下直流侧电压控制方法都没有揭示注入的零序电

压与上、下直流侧负载间的功率交换关系。

NPC-TLR 直流侧电容电压波动会降低系统交、

直流侧输出波形的电能质量，不利于适配电池的恒

压或涓流充电方案；所产生较大的功率波动也不利

于系统直流侧稳压电容和负载的长期稳定运行。因

此电容电压波动抑制是上、下直流侧电压独立控制

需要考虑的重要问题。文献[24]提出一种基于偶极

变量注入和零序电压注入的混合控制方法，以同时

控制 NPC-TLR 直流侧电压并消除其电压波动，但

是该方法并未考虑直流侧负载功率的瞬时波动，计

算所提零序电压也并非准确值。

本文通过分析 NPC-TLR 交流侧与上、下直流

侧双负载的功率交换关系，提出一种基于零序电压

注入的双负载 T 型三电平整流器的通用控制方法，

给出 NPC-TLR 注入不同极性的零序电压后对上、

下直流侧瞬时功率的影响，以及直流零序电压注入

与上、下直流侧平均功率分配的关系；并提出功率

解耦的控制方法，使得上、下直流侧的电压和负载

功率独立、稳定可控；给出不同调制度下，上、下

直流侧平均功率占比的极限情况；依据上、下直流

侧瞬时功率恒定的等效控制目标，通过注入零序电

压瞬时分量来抑制直流侧电容电压波动，提出不发

生功率波动时零序电压所需满足的约束条件。

1  三电平整流器运行原理与调制方法

T 型三电平整流器的拓扑如图 1 所示。
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图 1  双负载 T 型三电平整流器拓扑

Fig. 1  Topology of the dual-load TLR

图 1 中：eX(X  A, B, C)为电网电压；uX为整流

器桥臂相电压；iX 为网侧电流，并规定从交流侧流

向直流侧为该电流的正方向。

T 型三电平整流器采用 LCL 滤波器，每相桥臂

由 SX1—SX4 4 个 IGBT 开关器件组成；C1、C2分别为

直流侧上、下电容，uC1和 uC2分别为对应的上、下直

流侧电压，R1、R2分别为上、下直流侧负载。记整个

直流侧 P、N 间电压为 udc  uC1  uC2，网侧三相输入

功率为 Pin，上、下直流侧输出功率分别为 Pup、Plow。

X 相不同开关状态对应的电平如表 1 所示。

稳态时，三相的桥臂相电压和网侧电流表示为

(1)m

m

sin( 2 / 3)
sin( 2 / 3 )

X

X

u U t k
i I t k


 

  
    
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表 1  X 相不同开关状态对应的电平

Table 1  Topology of T-type three level rectifier

X 相导通的 IGBT 输出电平

SX1、SX2 2

SX2、SX3 1

SX3、SX4 0

式中： t 为 A 相桥臂电压的相位角；Um为桥臂相

电压峰值；Im 为相电流峰值； 为桥臂电压滞后电

流的相角；X  A 时，k  0，X  B 时，k  1，X  C
时，k  2。

本文对 T 型三电平整流器的调制度做如下定

义：当调制电压幅值大于等于 0 时，采用上调制度

mup；当调制电压幅值小于 0 时，采用下调制度

mlow。其中，mup、mlow可表示为

(2)

m
up

C1

m
low

C2

Um
u
Um
u

 

 


为方便分析，将三相调制电压按幅值大小进行

排序，可表示为

(3)
MAX A B C

MID A B C

MIN A B C

max( , , )
mid( , , )
min( , , )

u u u u
u u u u
u u u u


 
 

式中 uMAX、uMID 和 uMIN 分别为最大相调制电压、

中间相调制电压和最小相调制电压，三相对应的网

侧电流依次记为 iMAX、iMID、iMIN。

注入零序电压 uzsv 后的调制电压记为 u'X  uX  
uzsv。新的三相调制电压幅值从大到小依次记为

u'MAX、u'MID 和 u'MIN，X 相对应的“2”电平、“1”
电平和“0”电平占空比依次记为 d'X2、d'X1和 d'X0，

则 3种电平基于CBPWM调制下的占空比可表示为

(4)
2 1 0

C1 C1

2 1 0
C2 C2

0 : ,  1 ,  0

0 : 0,  1 ,  

X X
X X X X
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按照式(4)计算每相占空比时，新的三相调制电

压的线电压关系可表示为

(5)

A2 C1 A1 A0 C2

B2 C1 B1 B0 C2 A B

B2 C1 B1 B0 C2

C2 C1 C1 C0 C2 B C

[ 0 ( )]
[ 0 ( )]

[ 0 ( )]
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d u d d u
d u d d u u u

d u d d u
d u d d u u u

     
      
      

     



 

由式(5)可知，注入 uzsv后本文采用的调制方法

不改变新的三相调制电压间的线电压关系，对三相

三线制整流器而言，不会导致网侧电流中产生额外

的低频谐波。

2  三电平整流器功率分配关系

2.1  三电平整流器功率分配关系分析

根据注入零序电压前后三相调制电压的电压

极性，共划分为以下 4 种情况：

1）情况 1。uMAX  uMID  0  uMIN，注入 uzsv 后

新的三相调制电压极性不改变；

2）情况 2。uMAX  0  uMID  uMIN，注入 uzsv 后

新的三相调制电压极性不改变；

3）情况 3。uMAX  uMID  0  uMIN，注入 uzsv 后

新的三相调制电压极性变为 u'MAX  0  u'MID  u'MIN；

4）情况 4。uMAX  0  uMID  uMIN，注入 uzsv 后

新的三相调制电压极性变为 u'MAX  u'MID  0  u'MIN。

以情况 1 为例对双负载 T 型三电平整流器的功

率分配关系进行分析，假设此时 A、B、C 三相的

调制电压依次对应于 uMAX、uMID、uMIN，则整流器

不同发波序列及占空比如图 2 所示。

Ts/s

电平

2

1
2

1
1

0

110 210 220 221 220 210 110
A 相

B 相

C 相
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d'C1 (d'C0  d'B1)/2(d'C0  d'B1)/2

(d'B1  d'A1)/2(d'B1  d'A1)/2

图 2  整流器不同发波序列及其占空比

Fig. 2  Different wave sequences and duty cycles of 
the rectifier

由于注入零序电压后 u'A  u'B  0  u'C，因此 A、

B 相在“2”电平和“1”电平之间调制，C 相在

“1”电平和“0”电平之间调制；因此在 1 个控制

周期Ts内基于CBPWM调制策略的三相桥臂发波序

列   依次为：110、210、220、221、220、210、
110；其中包括 110、210、220、221 共 4 种不同的

发波序列。

当三相桥臂发波序列为“110”时，电流路径

如图 3(a)所示。这种情况对应的电流回路决定仅 A、

B 两相对直流侧下电容进行充电，此时上、下直流

侧输出功率分别为

(6)up_110

low_110 C2 C A1

0P
P u i d


  
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图 3  整流器不同发波序列对应的电流路径

Fig. 3  Current paths for different wave sequences of 
the rectifier

当三相桥臂发波序列依次为“210”、“220”和

“221”时，电流路径分别如图 3(b)—(d)所示。每

种发波序列对应的上、下直流侧输出功率分别为：

(7)up_210 C1 A B1 A1

low_210 C2 C B1 A1

( )
( )

P u i d d
P u i d d



 

 
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(8)up_220 C1 A B C0 B1

low_220 C2 C C0 B1

( )( )
( )

P u i i d d
P u i d d

   
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(9)up_221 C1 A B C1

up_221

( )
0

P u i i d
P

 
 

由式(6)—(9)可知，在 1 个 Ts 内，整流器交流

侧的三相输入功率转换至直流侧上、下电容的输出

功率分别为

(10)

up up_110 up_210 up_220 up_221

C1 A B1 A1 C1 C B2

low low_110 low_210 low_220 low_221

C2 C C0

( )
P P P P P

u i d d u i d
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 


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

 

结合 X 相各电平的占空比式(4)，将式(10)化  
简为

(11)up A A B B

low C C

P u i u i
P u i





 



将式(11)中具体相的电压和电流分别转换为

u'MAX、u'MID、u'MIN 及 iMAX、iMID、iMIN 的形式，可得

情况 1 中上、下直流侧输出功率为

(12)MAX MAX MID MIDup_  1

MIN MINlow_  1
 1

P u i u i
P u i

 
  

情况

情况

情况 ：

同理，情况 2—4 中上、下直流侧输出功率分

别为

(13)

MAX MAXup_  2

MID MID MIN MINlow_  2

MAX MAXup_  3

MID MID MIN MINlow_  3

MAX MAX MID MIDup_  4

MIN MINlow_  4

 2

 3

 4

P u i
P u i u i

P u i
P u i u i

P u i u i
P u i

 
     
  
    
     





情况

情况

情况

情况

情况

情况

情况 ：

情况 ：

情况 ：

可以看出，整流器的 X 相参与上直流侧还是下

直流侧的瞬时功率交换取决于 u'X的极性；通过调节

注入的 uzsv的大小可以改变 u'X的极性，从而调节上、

下直流侧的瞬时功率。

2.2  直流零序电压对平均功率分配的影响

首先讨论注入直流零序电压 uZ,dc的情形，定义

直流零序电压系数 kZ,dc为

(14),dc
,dc

m
Z

Zu
k

U


稳态时，在每一个基波周期 T 内，注入 uZ,dc后

每相新的调制电压都可看作带直流偏移的一个正

弦波。为方便计算 1 个 T 内上、下直流侧的平均功

率，将所有 u'X  0 的区间和 u'X  0 的区间放在一起

计算，现作出调制电压在一个 T 内的积分区间如图

4 所示。

  arcsinkZ,dc

2  arcsinkZ,dc
0

Um

uZ,dc

uZ,dc

Um

  arcsinkZ,dc 2

t/rad

u/V uX
uZ,dc  0 时等效的横坐标
uZ,dc  0 时等效的横坐标

arcsinkZ,dc

图 4  注入不同极性零序电压后调制电压积分区间

Fig. 4  Integral interval of modulation-voltage which 
injected zero-sequence voltages of different polarities

由上文分析可得注入 uZ,dc后上、下直流侧的平

均功率和的表达式分别为

(15)
Z,dc

Z

up m m

2
,lo dcw m m

3 ( sin ) sin( )d
2
3 ( sin ) sin( )d

2

P U t I t t

P U t I t

u

u t









   

   









    

   
 





经化简，可得：
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(16)

up m m

2
,dc ,dc,dc

low m m

2
,dc ,dc,dc

3 cos
2

1arcsin
(0.5 )

3 cos
2

1arcsin
(0.5 )

Z ZZ

Z ZZ

P U I

k kk

P U I

k kk





 


    
 

 
  









定义和与直流侧总的平均功率()的商为直流

侧上、下负载的功率分配系数 kup和 klow，则 kup和

klow为

(17)

up
up

up low

low
low

up low

P
k

P + P
Pk

P + P






 


由式(14)—(17)可绘制出kup、klow与kZ,dc的关系，

如图 5 所示。可以看出，在 kZ,dc  [0.6, 0.6]时，kZ,dc

与 kup、klow具有较高的线性度，可表示为

(18)up
Z,dc

0.5
0.6

k
k




高线性度范围

0.2

k u
p/k

lo
w

0.0

1.0

0.4

0.6 0.2 0.2 0.6 1.01.0
kZ,dc

0.6

0.8 kup

klow

(0.6, 0.858)

(0.6, 0.142)

图 5  kup、klow与 kZ,dc的关系

Fig. 5  Relationships between kup, klow and kZ,dc

由上文分析可知，注入 uZ,dc可以改变一个基波

周期内交流侧到上、下直流侧的输入功率。实际应

用中，并不是直接控制上、下直流侧的输入功率，

而是控制上、下直流侧的电压。从能量交换的角度

来看，如果在一个基波周期内，交流侧输入上、下

直流侧的能量等于上、下直流侧负载消耗的能量，

则上、下直流侧电压均维持稳定。如果直流侧某种

条件的改变使得上直流侧负载所需功率增加而下

直流侧负载所需功率不变，这种情况需要交流侧输

入直流侧的总功率增加，同时上直流侧的功率分配

系数 kup 也需随之增加，从而维持下直流侧的功率

平衡。

直流零序电压控制框图如图 6 所示。u*
C1、u*

C2

分别为上、下直流侧电压的给定值，并采用 2 个 PI

调节器对其进行独立控制。调节器输出的 d 轴电流

给定值与采样的电网电压 d 轴分量 ed相乘得到上、

下直流侧对应的输出功率指令值 P*
up、P*

low，再通过

式 (17)、 (18)求出上负载的功率分配系数 kup 及

kZ,dc_base。为补偿利用式(18)计算 kZ,dc时引入的非线

性误差，现添加 1 个额外的 PI 调节器，根据工程经

验并结合实际的运行效果对其参数进行整定，使得该

调节器在线性拟合区域有合适的输出范围和调节速

度，在不影响系统响应快速性的前提下进一步提升参

数的准确性。本文考虑 k  [0.142, 0.858]时非线性程

度加深的极端情况，综合考量后调节并完善该 PI 调
节器的参数，最后将其输出 kZ,dc与 kZ,dc_base叠加获

取 uZ,dc。

PI 0.5

uC1

uC2

PI

uZ,dc

Um

PI

1/0.6

kZ,dc

kup

u*
C1

u*
C2














i*
d_up

i*
d_low

ed

ed






P*
up

P*
low






i*
d





kZ,dc



kZ,dc_base






图 6  直流零序电压控制框图

Fig. 6  Control block diagram of uZ,dc

2.3  平均功率分配极限分析

若每个开关周期内都注入 uZ,dc 的上极限值

uZ,dc_max，则在 1 个基波周期内上电容参与能量交换

的比例达到最大，上负载的平均功率也达到最大值；

若每个开关周期内都注入 uZ,dc的下极限值 uZ,dc_min，

则在一个基波周期内下电容参与能量交换的比例

达到最大，下负载的平均功率也达到最大值。

由式(2)可知，注入直流零序电压后的上、下调

制度 m'up、m'low为

(19)

m Z,dc
up

C1

m Z,dc
low

C2

u u
m

u
u u

m
u

  
   


结合式(19)，并根据上、下调制度  (0, 1)可得：

(20)m C2 Z,dc C1 mu u u u u   

再结合 kZ,dc定义可推导出在不同的 mup和 mlow

下，kZ,dc的取值范围为

(21)Z,dc
low up

1 11 1< k <
m m

 

结合式(16)、(17)、(21)可求得在不同 mup和 mlow



第 1 期 姜卫东等：双负载三电平整流器功率解耦控制和电容电压波动抑制 381

的情况下 kZ,dc的边界值，并通过每种情况下 kZ,dc的

上、下边界值对应地绘制出 mup、mlow 的边界曲

面，从而表示出直流侧上、下负载的平均功率分配

极限如图 7 所示。

功率分配系数
最大值

功率分配系数
最小值

k u
p

mlow
mup 0.0

0.4 0.6 0.8 1.0

0.20.2 0.0

1.0

0.40.60.8

0.4

0.0

1.0
0.8

0.2

0.6

(a) 上负载平均功率占比极限图

功率分配系数
最大值

功率分配系数
最小值

k lo
w

mlow
mup 0.0

0.4 0.6 0.8 1.0

0.20.2 0.0

1.0

0.40.60.8

0.4

0.0

1.0
0.8

0.2

0.6

(b) 下负载平均功率占比极限图

图 7  上、下负载平均功率占比极限

Fig. 7  limits of average-power-ratios of upper and 
lower loads

由T型三电平整流器关于调制度的定义及基于

载波的实现方法可知：当 uC1  Um 或 uC2  Um 时系

统会发生过调制现象，过调制区域整流器设备侧

IGBT 输出的 PWM 波恒为高电平或恒为低电平，

从而使得网侧电流发生畸变、直流侧电压出现波

动，无法再满足系统的控制目标。

因此，当 uC1  uC2  2Um时才能确保正常调制，

即 mup与 mlow需满足 1/mup  1/mlow  2 的约束关系。

在满足上述约束关系的前提下由图 7 可知：若单独

考虑 mup，当 mup  0.5，kup上限值为 1，klow下极限

值为 0；当 mup  0.5，kup 上限值随着 mup 的增大而

减小，klow 下限值随着 mup 的增大而增大；当

mup  0.5 时，kup 上限值与 klow 下限值均为 0.5。分

析可知，当 mup  0.5 时，如果期望的 kup超出 kup上

限值，或期望的 klow 低于 klow 下限值，将无法注入

合适的零序电压，上、下直流侧电压将出现波动。

若单独考虑 mlow，klow上限值与 kup下限值存在类似

的情况，当 mlow  0.5 时，如果期望的 klow超出 klow

上限值，或期望的 kup低于 kup下限值时上、下直流

侧电压也将出现波动。

3  上、下直流侧电压波动抑制及分析

3.1  上、下直流侧电压波动抑制

在一个 T 内，T 型三电平整流器的功率解耦控

制通过注入不同的 uZ,dc可以控制并维持直流侧上、

下负载的平均功率。然而一些实际应用场景对 T 型

TLR 的输出功率有更高要求，必须在每个 TS 内控

制上、下直流侧的瞬时输入功率，从而有效抑制上、

下直流侧的电压波动，本文仍采用零序电压注入的

方法。

电网平衡且进入稳态时 T 型 TLR 交流侧输入

功率为定值，只需维持上、下直流侧一端的瞬时输

入功率稳定，则另一端的瞬时输入功率也会相应保

持稳定。仍以情况 1(uMAX  uMID  0  uMIN)且注入的

零序电压不改变三相电压极性为例，由前文分析可

知此时下直流侧的平均功率只与调制电压最小相

有关，现引入零序电压瞬时分量 uZ,ac，考虑到控制

的简单性，以维持下直流侧的瞬时输入功率稳定为

控制目标。

(22)low MIN Z,dc Z,ac MIN( )P u +u +u i

则此时的 uZ,ac为

(23)low
MIN Z,dcZ,ac_  1

MIN

Pu u u
i

  情况

若注入零序电压后三相电压极性已经发生改

变，则情况变为情况 3。根据情况 3 的三相电压极

性所对应的功率分配关系重新计算 uZ,ac，可得：

(24)up
MAX Z,dcZ,ac_  3

MAX

P
u u u

i
  情况

类似地，情况 2、情况 4 对应的 uZ,ac分别为

(25)

up
MAX Z,dcZ,ac_  2

MAX

low
MIN Z,dcZ,ac_  4

MIN

P
u u u

i
Pu u u
i


  



   


情况

情况

注入直流零序电压和零序电压瞬时分量后，更

新的调制电压为

(26)Z,dc Z,acX Xu u u u   

3.2  上、下直流侧电压波动分析

由式(20)可知，为确保T型TLR不发生过调制，

注入的零序电压的可靠范围为

(27)C2 MIN zsv C1 MAXu u u u u    

基于前文分析可得，uZ,ac 的注入可以有效抑制
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上、下直流侧功率波动，然而当零序电压幅值超出

其可靠范围进而被限幅时，上、下直流侧仍会出现

功率波动。下面讨论不同情况下可能出现的上、下

直流侧功率波动情况。

为便于分析 1 个 T 内，所需注入的零序电压是

否超出零序电压可靠范围，将 A 相调制电压为调制

电压最大相的阴影部分依次划分为 I、II、III、IV    
4 个区域如图 8 所示，并依次进行分析。

0

220

0

220

uA

uB uC

u/V
uA  uMAX

I II III IV

情况
1

情况
1

情况
2

t/rad
/3 2/3 π 24/3 5/3

图 8  1 个基波周期内三相原始调制电压对应的情况图

Fig. 8  CASE-diagram corresponding to 
three phases original-modulation-voltage during 

one fundamental period

其中，三相的调制电压及设备侧相电流为

(28)

A m

B m

C m

A m

B m

C m

sin
2sin( )
3

4sin( )
3

sin( )
2sin( )
3

4sin( )
3

u U t

u U t

u U t

i I t

i I t

i I t







 

 

 


 

 
   
  

   

 

  






假设注入的零序电压均不改变三相电压极性，

则阴影部分注入零序电压后的三相调制电压仅包

括情况 1 和情况 2 的 2 种情况，所需注入的零序电

压分别为

(29)

low
MINzsv_  1

MIN

up
MAXzsv_  2

MAX

Pu u
i
P

u u
i


 



  


情况

情况

在 I 区域内  t  (/6, /3)，由图 8 可知，此时

所需注入的零序电压 uzsv_I属于情况 1，结合式(27)、
(28)可知该区域内 uzsv_I的表达式及可靠范围分别为

(30)
low

zsv_I m

C2 m zsv_I C1 m

3 2sin( )
2sin( 2 / 3 ) 3

2sin( ) sin
3

mk Uu U t
t

u U t u u U t


 

 

      
      


若在 I 区域内，有 uzsv_I等于零序电压可靠范围

的下极限值，即：

(31)zsv_I C2 m
2sin( )
3

u u U t 
   

化简可得：

(32)low low 2
sin( 2 / 3 ) 3

k m
t 

 
  

若在此区域内，有 uzsv_I等于零序电压可靠范围

的上极限值，即：

(33)zsv_I C1 m sinu u U t 

化简可得：

(34)low up 2 2 3 sin( )
sin( 2 / 3 ) 3 3 6

k m
t

t


 


  
  

综上可得，I 区域内不发生功率波动对应的 klow

范围为

(35)

low

up

2 2 1 2 2 3sin( ) [
3 3 3 3

2 1sin( )]sin( )
6 3

lowt k
m

t t
m

 

  


    

 
  

 

同理可得：在 II 区域内  t  (/3, /2)，所需注

入的零序电压 uzsv_II 属于情况 2；在 III 区域内  t  
(/2, 2/3)，所需注入的零序电压 uzsv_III属于情况 2；
在 IV 区域内  t  (2/3, 5/6)，所需注入的零序电压

uzsv_IV 属于情况 1。各区域内 uzsv表达式及可靠范围

分别为

(36)

up m
zsv_II m

C2 m zsv_II C1 m

up m
zsv_III m

C2 m zsv_III C1 m

low m
zsv_IV m

3
sin

2sin( )II
2sin( ) sin
3

3
sin

2sin( )III
4sin( ) sin
3

3 s
2sin( 4 /3 )IV

k U
u U t

t

u U t u u U t

k U
u U t

t

u U t u u U t

k Uu U
t


 

 


 

 

 


  


     




  


     


 
  

：

：

：

C2 m zsv_IV C1 m

4in( )
3

4sin( ) sin
3

t

u U t u u U t



 












  

       

在各区域内，当 uzsv 高于零序电压可靠范围的

下极限值时，需满足：

(37)

up low

up low

low low

2 2 3II sin( )
sin( ) 3 3 6

2 2 3III sin( )
sin( ) 3 3 6

2IV
sin( 4 / 3 ) 3

k m
t

t
k m

t
t
k m
t


 


 

 





 
   

 
  




 


 

：

：

：
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在各区域内，当 uzsv低于零序电压可靠范围的

上极限值时，需满足：

 (38)

up up

up up

low up

2II
sin( ) 3

2III
sin( ) 3

2 2 3IV sin( )
sin( 4 / 3 ) 3 3 6

k m
t

k m
t
k m

t
t

 

 


 


 

 
 



    






：

：

：

综上可得：在 I-IV 区域内，若各自对应的负载

功率分配系数同时满足式(37)、(38)的约束条件，则

不会发生功率波动。

双负载 T 型三电平整流器的控制框图如图 9 所

示。首先，经电网电压采样、锁相及电网预测环节得

到 2 个 TS 后的相角  (n1)及电网电压预测值 e (n1)、

e (n1)；上、下直流侧电容电压给定值 u*
C1、u*

C2 和

采样值 uC1、uC2做差经 PI 调节器输出得到各自的 d
轴电流指令值 i*

d_up、i*
d_low，两者之和作为 i*

d，并与

i*
q和  (n1)一同送入电流控制器，得到网侧电流预测

值 i (n1)、i (n1)。其次，将上述参数送入 DBC 控制

器[25]后得到未经修正的三相调制电压预测值 uX1(n1)，

与图 6 的直流零序电压控制器输出值 uZ,dc相加得到

更新的三相调制电压预测值 uX2(n1)。最后，将所求

得参数送入零序电压瞬时分量控制器得到 uZ,ac，与

uX2(n1) 相加得到最终调制电压 uX(n1) 。uX(n1) 基于

CBPWM 调制方法与双载波比较后得到三相 PWM
驱动信号 SX并作用于三相 IGBT 形成闭环。

eA
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图 9  双负载 T 型三电平整流器控制框图

Fig. 9  Control block diagram of dual-load T-type three-level-rectifier

4  实验验证

为验证本文提出的双负载功率解耦及电容电

压波动抑制方法的有效性，搭建的双负载 T 型三电

平整流器测试平台如图 10 所示，平台主要参数如

表 2 所示。其中，uC1、uC2为直流侧上、下电容

电压采样值与给定值之差；uC1、uC2 为直流侧上、

下电容电压采样值；uAO 为 A 相 IGBT 进线端口与

T-type NPC-TLR

可调负载柜

示波器

电流钳

差分探头

开关电源

驱动板

DA 板
DSP

主控板

电抗板

电容板

通信
采样板 ABCP ON

图 10  双负载 T 型三电平整流器测试平台

Fig. 10  Test platform of the dual-load T-type rectifier

表 2  测试平台主要参数

Table 2  Main parameters of test platform

参数 数值

上、下直流侧电容 C1、C2/F 500

网侧相电压峰值 Um/V 311

直流侧总电压 udc/V 700~800

上、下直流侧负载 R1、R2/ 20~35

网侧滤波电感 LgX/H 500

设备侧滤波电感 LdX/mH 1

滤波电容 CX/F 10

基波频率 f /Hz 50

开关频率 fS/kHz 10

额定功率/kW 15

直流电容中点间输出的相电压；uAB 为 A 相 IGBT
进线端口与 B 相 IGBT 进线端口之间输出的线电

压；iA、iB、iC 为三相电流；udc 为直流侧总电压；

uzsv 为注入的零序电压；uA、uB、uC 为最终的三相
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调制电压；Pup、Plow为上、下直流侧实际功率。

4.1  电容电压波动抑制可行性验证

当 u*
C1  400 V，u*

C2  300 V，R1  20 ，R2  20 

时，仅注入 uZ,dc的波形如图 11(a)示，此时上、下电

容电压经解耦控制后跟踪各自给定值无误，但是上

电容电压波动幅值约为 11 V，下电容电压波动幅值

约为 12 V，整个直流侧电压波动幅值约为 5 V，三

相电流 iA、 iB、 iC 的总谐波失真 (total harmonic 
distortion，THD)经测量约为 1.81%。再注入 uZ,ac进

行电容电压波动抑制后的波形如图 11(b)所示，上、

下电容电压在准确跟踪各自给定值的基础上波动

幅值约为 2 和 1 V，整个直流侧电压波动幅值约为

2 V，三相电流的 THD 经测量约为 1.22%。

22 V
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sv
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(b) 注入 uZ,dc、uZ,ac

图 11  电容电压波动抑制波形

Fig. 11  Waveform of suppression for 
capacitor-voltage-fluctuation

分析可知，注入 uZ,ac后上、下电容电压波动量

缩减约 81.8%和 91.7%，各自的电压波动被明显抑

制，更有利于三电平整流器上、下电容电压及双负

载功率的独立控制；网侧电流畸变程度随着电压波

动幅度的降低也有相应降低，与理论分析保持一致。

4.2  负载平均功率分配极限验证

双负载平均功率占比超出其功率分配极限的

实验结果如图 12 所示。

观察图 7 可知：当 mup  mlow  0.99 时，kup 和

klow 对应的平均功率分配极限的上、下极限值分别

为 0.51 和 0.49。此时，由于 kup 超出其上极限值，

klow 低于其下极限值，故此种运行工况下因上直流

侧负载平均功率过高、下直流侧负载平均功率过低

导致系统过调制，无法再实现系统的控制目标。由
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C2  272 V，R1  20 ，R2  25 ，mup  mlow  0.99，
kup  0.55，klow  0.45

图 12  双负载平均功率占比超出其功率分配极限

Fig. 12  Average-power-ratios of the dual-load exceed 
their power-distribution-limits

图 12 可知，上、下电容电压无法再准确跟踪指令值

并维持在 272 V，由于相较更大，此时 uC1于 235 V 附

近以大约 18 V 的幅值进行波动，uC2于 285 V 附近以大

约 14 V 的幅值进行波动，双负载瞬时功率也出现较大

波动；由于过调制导致 IGBT 无法发出正常开关序列，

三相电流 iA、iB、iC发生严重畸变，电流THD 经测量

约为 45.4%，结合式(23)、(24)、(25)可知，此时零序

电压因其瞬时分量 uZ,ac分母过小而严重畸变，三相调

制电压 uA、uB、uC也出现周期性限幅而产生畸变。

双负载平均功率占比低于其功率分配极限的

实验结果如图 13 所示。
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图 13  双负载平均功率占比低于功率分配极限

Fig. 13  Average-power-ratios of the dual-load below 
their power-distribution-limits

由于此种运行工况下，kup  klow  0.5，均未超

出其功率分配极限，因此系统可以正常运行，实现
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双负载功率解耦和电容电压波动抑制的控制目标。

由图 13 可知，上、下电容电压均准确跟踪指令值

并维持在 272 V 附近，此时 uC1 的波动幅值约为   
3 V，uC2 波动幅值约为 2 V，双负载瞬时功率波动

相较图 12 也有显著降低；由于系统未过调制，IGBT
发波序列无误，零序电压及三相调制电压未畸变和

限幅，三相电流 THD 经测量约为 3.45%。

实验表明当双负载的平均功率超出功率分配

极限的限定范围时系统各项波形均出现严重畸变；

反之则可完好实现控制目标。考虑到实验存在一定

误差，与理论分析一致。

4.3  稳态性能验证

稳态性能验证实验包括的 I、II、III 3 种运行工

况如表 3 所示。

表 3  稳态实验状态参数

Table 3  State parameters of steady-state experiment

编号 u*
C1/V u*

C2/V R1/ R2/

I 350 350 20 20

II 350 350 20 30

III 350 350 20 

经计算，3 种工况下双负载的平均功率均未超出

分配极限，且注入的零序电压均满足不发生功率波

动的约束条件。实验 III 下直流侧空载、上负载功率

占比约为 1，此时需降低调制度，由式(19)可知，受

到直流侧电容耐压及系统功率的限制，无法通过增

大直流侧电压调节调制度，故本文将电网电压经三

相调压器降压至相电压有效值为 110 V 后再接入系

统进行该组实验。稳态实验结果如图 14 所示。
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图 14  稳态实验波形

Fig. 14  Waveforms of steady-state experiment

在 I、II、III 3 种工况下，uC1、uC2波动幅值

均小于 2 V；II 中 uC1波动略大于 uC2，III 中 uC1

波动明显大于 uC2。在 II、III 中，Pup都大于 Plow，

这说明直流侧功率越大则直流侧功率波动越大，就

电容电压而言体现为电容电压波动越大。实验结果

表明，I、II、III 3 种情况下，上、下直流侧电压均

能跟踪给定值且仅含有少量的三倍频波动分量，因

此上、下负载功率均能维持相对稳定，基于CBPWM
调制及 DBC 算法的双负载功率解耦及电容电压波

动抑制系统中三相电流 iA、iB、iC 始终可以保持正

弦且不畸变，与理论分析一致。

4.4  动态性能评估

动态性能验证实验包括直流侧电压突变和负

载突变两部分。表 4 记录了直流侧电压突变实验过

程中 I-V 阶段上、下直流侧电压的状态参数，各阶

段均保持 R1  R2  20 ，实验结果如图 15 所示。

表 4  直流侧电压突变实验状态参数

Table 4  State parameters of experiment as 
udc suddenly changes

实验阶段 u*
C1/V u*

C2/V

I：u*
C1  u*

C2时 u*
C1突增 350→400 350

II：u*
C1  u*

C2时 u*
C1突减 400→350 350

III：u*
C1  u*

C2时 u*
C1突增、u*

C2突减 350→400 350→300

IV：u*
C1  u*

C2时 u*
C1突减、u*

C2突增 400→300 300→400

V：u*
C1  u*

C2时 u*
C1突增、u*

C2突减 300→350 400→350
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图 15  直流侧电压突变实验波形

Fig. 15  Waveforms of experiment as udc suddenly changes

可以看出，无论是单侧还是上、下直流侧电压

给定值同时突变，也无论是电压给定值突增还是突

减，给定值不变侧的电压和功率均能保持相对稳

定，不受突变侧影响；突变侧电压和功率也可在

10 ms 内快速且几乎无超调地以很小的波动幅度重
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新跟踪新的给定值，并在下一次突变前保持相对稳

定。电压突变前后三相电流可以保持正弦且不畸

变，突变过程中电流畸变轻微且动态响应迅速，不

会对电网和网侧负载造成影响。

表 5 记录负载突变实验过程中 I-V 阶段上、下

负载的状态参数，各阶段均保持 u*
C1  u*

C2  350 V，

实验结果如图 16 所示。

表 5  负载突变试验状态参数

Table 5  State parameters of experiment as 
loads suddenly change

实验阶段 R1/ R2/

I：R1  R2时 R1、R2均突增 20→30 20→30

II：R1  R2时 R1、R2均突减 30→20 30→20

III：R1  R2时 R1突增 20→30 20

IV：R1  R2时 R1突减、R2突增 30→20 20→30

V：R1  R2时 R2突减 20 30→20
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图 16  负载突变实验波形

Fig. 16  Waveforms of experiment as 
loads suddenly change

可以看出，单侧或上、下直流侧负载同时突增

或突减时，上、下直流侧电压均不受影响，以很小

波动幅度跟踪给定值并始终维持在 350 V 附近；负

载突变过程中的实验现象与电压突变实验基本保

持一致，整流器交、直流侧均具有较快的动态响应

速度和较高的稳定性。

考虑到系统内部的干扰和损耗及实验过程中

存在的误差，动态性能评估实验的结果与预期效果

相符。

5  结论

为实现双负载 T 型 TLR 上、下直流侧不对称

稳定运行和电容电压波动抑制的控制目标，本文提

出了一种基于零序电压注入的 T 型 TLR 双负载功

率解耦控制方法，得到结论如下：

1）uZ,dc的注入解除了上、下直流侧功率间的耦

合关系；

2）uZ,ac的注入抑制了电容电压的波动；

3）稳态和动态实验验证了外环和补偿非线性

误差的 PI 调节器参数设计的合理性以及 DBC 内环

响应的快速性、预测的准确性，协调配合下使得系

统交、直流侧的稳态和动态性能均与理论分析保持

一致，达到预期的控制目标；

4）T 型 TLR 在实际运行过程中可能会遭遇电

网电压不对称的情形；本文所提出的方法无法在上

述工况下正常计算，抑制负载有功及无功分量波动

并降低网侧电流畸变的需求难以实现。后续将结合

现有成果，对电网电压不对称的运行工况进行分析

和研究，以达到预期的控制目标。
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