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摘    要 

本文研究了三电平半桥（TL-HB）逆变器双闭环控制，分析了双闭环控制

的结构、原理，研究了双闭环控制的稳定性及其控制参数的设计方法；研究了

重复控制的原理、稳定性、误差的收敛性以及重复控制的参数设计方法，并在

此基础上，研究了双闭环控制加重复控制的复合控制方法的可行性、稳定性以

及控制参数的设计；分析了 TL-HB 逆变器中点电位不平衡的原因，研究了

TL-HB逆变器中点电位平衡的控制方法；设计完成了 1台 600VA的 TL-HB逆

变器原理样机，进行了相关实验。实验结果验证了上述分析与研究的正确性和

合理性。 

 

关键词：电力电子变换器，逆变器，重复控制，复合控制，中点电位平衡控制 
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ABSTRACT 

In this thesis, the topologies and working principles of Three-Level 

Half-Bridge (TL-HB) inverters are introduced. The stability and the principles of 

loop design of voltage-current dual-loop control strategy are studied. The stability 

and astringency of error signals of repetitive control are strudied, and the principles 

of parameters design are presented. According to the analyses of voltage-current 

dual-loop control and repetitive control, a hybrid control strategy based on 

voltage-current dual-loop control and repetitive control is proposed, which will 

efficiently improves the static precision and overcome the repetitive distortion.The 

reasons why the neutral point voltage turns to be unbalanced are anlysised in detail. 

Various strategies for balancing the neutral point voltage are investigated, and a new 

strategy is proposed to balance the neutral point voltage in this thesis. Finally, a 

600VA prototype based on DSP is build and the design methods of hardware circuit 

and software program are presented. The experimental results based on this 

prototype are provided，by which the validity and feasibility of the proposed control 

scheme are verified. 

 

Key words: power converter, inverter, repetitive control, hybrid control, neutral 

point voltage balancing control 
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注释表 

1 英文缩写及全称 

英文缩写 英文全称 中文全称 

THD Total Harmonic Distortion 总谐波含量 

SPWM Sinusoidal Pulse Width Modulation 正弦脉宽调制 

DSP Digital Signal Processor 数字信号处理器 

TL-HB Three-Level Half-Bridge 三电平半桥 

EMI Electro Magnetic Interference 电磁干扰 

2 符号及其意义 

符号 意义 

S1~S8 功率开关管 1至 8 

D1、D2 箝位二极管 1和 2 

Z 稳压管 

Q 三极管 

C1、C2 输入滤波电容 

Lo 输出滤波电感 

Co 输出滤波电容 

Zo 负载 

Ro 纯阻性负载 

rC、rL 输出滤波电容、电感的等效串联电阻 

rs1-rs4 开关管 S1~S4的等效串联电阻 

Tran 变压器 

Vin 输入电压 

Vo 输出电压 

Vo.dc 输出电压所含直流分量 

Vdc 直流母线电压 
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VC 输出滤波电容电压 

VC1、VC2 直流侧电容 C1、C2的电压 

VC10、VC20 直流侧电容 C1、C2的初始电压 

VC1max、VC2max 直流侧电容 C1、C2的电压最大值 

∆VC 电容 C1、C2电压的偏差值 

CV∆  ∆VC的平均值 

Vi 解耦过程中引入的中间电压变量 

Vref 电压参考信号 

Vref_peak 电压参考信号峰值 

VtriA、VtriB 三角载波 A、B 

Vtri_peak 三角载波峰值 

Vdrive1~4 S1-S4的驱动信号 

Vrep 重复控制器输出信号 

Vof 电压反馈信号 

Vs 采样信号统称 

eV 电压环误差信号 

d 外部扰动信号 

VCS 输出（电容）电压采样 

VC1S、VC2S 直流侧电容电压采样 

iref 电流参考信号 

iL 电感电流 

iLdc 电感电流包含的直流分量 

IL 电感电流峰值 

iLf 电感电流反馈信号 

io 输出电流 

im 输入侧电容中点电流 

iC1、iC2 输入侧电容 C1、C2的电流 

iLs 电感电流采样信号 

LI& 电感电流矢量形式 

CI&  电容电流矢量形式 

oI& 负载电流矢量形式 
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Kvof 电压采样系数 

KiL 电感电流采样系数 

Kvp 电压环比例系数 

Kvi 电压环积分系数 

Kip 电流环比例系数 

Km SPWM调制比 

Kd 逆变桥等效放大系数 

Klm im关于 iL的比例系数 

G0(s) Vo对 Vin的传递函数 

Gh(s) 延迟环节传递函数 

Gv(z) E(z)关于 Vref(z)的传递函数 

Gd(z) D(z)关于 Vref(z)的传递函数 

Φ(z) 系统闭环离散传递函数 

zj 系统特征方程 z域的第 j个根 

N 每个输出周期系统采样的次数 

Ts 采样周期 

f 频率 

fo 逆变器输出频率 

fo 系统采样频率 

ω 角频率 

ωn 系统自然角频率 

θ 电感电流初始相位角 

ζ 系统阻尼比 

zC rL、rC给系统带来的零点 

dv/dt 电压变化率 

flp 低通滤波器 

PF 功率因数 

CF 波峰系数 

S 容量(视在功率) 

P 功率 
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第一章 绪  论 

1.1 概述 

电力电子技术（Power Electronics)是应用于电力领域的电子技术，是一门

利用电力电子器件对电能进行变换和控制的技术。电力电子技术是由电力技术、

电子技术和控制技术相结合的交叉学科。随着科学技术的发展，现代电力电子

技术又与材料学、生物学等许多领域密切相关，形成了一门多学科互相渗透、

较为完整的学科体系和理论。电力电子技术突飞猛进的发展，被各国专家和学

者视为人类社会的第二次电子革命[1]。 

电力电子器件的发展是电力电子技术发展的基础。20 世纪 50 年代第一只

晶闸管问世后，电力电子器件的发展经历了从结型控制器件（如 SCR、功率

GTR、GTO），到场控型器件（如功率 MOSFET、IGBT、IGCT）的发展历程。

20 世纪 90 年代又出现了电力电子集成化的概念，形成了 IPM、TOPSWITCH

等产品。碳化硅（SiC）器件凭借其优异的性能，将成为 21 世纪电力电子技术

发展新的驱动力。总的来看，电力电子器件形成了大功率、高频化、低功耗、

驱动场控化的主要发展特征[2-5]。 

电力电子变换电路和控制技术的发展随着电力电子器件新产品的问世和性

能的提高不断革新。除发明了众多功率变换电路的拓扑（如全桥、BUCK、

FLYBACK、双管正激、ZVS、ZCS、谐振变换器等）外，还创造了如吸收、多

重化、谐振开关、多电平等概念。在控制技术发面出现了相控、PWM 控制、

以及状态空间平均法为代表的动态建模理论。在电力电子技术研发辅助手段方

面也出现了多种专业商用软件（如 PSPICE、PSIM、SABER、SIM 等），使得

电力电子技术在应用研究方面更加方便快捷[6-9]。 

此外，随着世界对光伏、风力、燃料电池等新能源的开发的逐渐重视、对

人类生存环境、生活质量的逐渐关注、对人类社会可持续发展重要性的逐渐认

识，逆变器的应用也越来越受到人们的重视[10-14]。因此，对于逆变器的研究有

着越来越重要的意义。 
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1.2 逆变器主电路基本拓扑形式 

逆变器的主电路主要由直流电源、功率开关管、输出滤波器等组成。依据

电路结构的不同主要分为半桥式和全桥式逆变电路。随着电力电子技术的发展

和电力变换质量要求的提升，逆变器主电路结构在此基础上又衍生出多种多电

平的逆变电路。 

1.2.1 半桥逆变电路 

单相半桥式功率电路结构如图 1.1 所示。S1、S2为功率开关管，C1、C2为

分压电容，AB两点接输出变压器的原边或者直接连接负载。 

1C

2C
inV
−

+ 1S

2S

AB

 
图 1.1 半桥功率电路结构图 

1.2.2 全桥式逆变电路 

全桥式逆变电路结构示意图如图 1.2所示。S1、S2组成左桥臂，S3、S4组成

右桥臂，桥臂中点 AB两端可以接输出变压器或者负载。 

inV
−

+ 1S

2S

3S

4S
A B

 
图 1.2 全桥功率电路结构图 

1.2.3 多电平逆变电路 

多电平变换器的概念最初由 A.Nabae 等人在 1980 年 IAS 年会上提出的，

后来在 1983年，经 Bhagwat等人进一步推广，由三电平发展为任意 n电平[15]。
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从多电平提出至今二十多年的时间里，已经形成了三类基本拓扑：二极管箝位

型多电平逆变器；飞跨电容型多电平逆变器；级联型多电平逆变器。 

1.2.3.1 二极管箝位型多电平逆变电路 

二极管箝位型三电平逆变电路如图 1.3所示。C1、C2为分压电容，D1、D2

为箝位二极管，S1~S4为功率开关管。 

inV
−

+
1C

2C

1S

2S

3S

4S

AB

1D

2D

 
图 1.3 二极管箝位型三电平电路结构图 

1.2.3.2 飞跨电容型多电平逆变电路 

飞跨电容型三电平逆变电路如图 1.4所示，功率开关管 S1~S4串联组成桥臂，

C1、C2为分压电容，Cfly是用于箝位的飞跨电容。 

inV

−

+

1C

2C

1S

2S

3S

4S

AB flyC

 

图 1.4飞跨电容型三电平电路结构图 

1.2.3.3 级联型多电平逆变电路 

级联型五电平逆变电路如图 1.5 所示，该结构由两个两电平的全桥结构以

及两个独立的电压源组成，共有 8只功率开关管 S1~S8。 
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inV
−

+ 1S

2S

3S

4S

5S

6S

7S

8S

ABV

A

BinV
−

+

 
图 1.5级联型五电平电路结构图 

以上各种逆变电路拓扑各有优缺点，但是在以高压大功率变换为研究对象

的研究领域，多电平变换器具有以下突出优点：每个功率器件仅承受 1/(n-1)的

母线电压(n为电平数)，可以用低耐压的器件实现高压大功率输出；能改善了输

出电压波形，减小了输出电压波形畸变(THD)；可以用较低的开关频率获得和

高开关频率下两电平变换器相同的输出电压波形，开关损耗小，系统的效率高；

在相同的直流母线电压条件下，较之两电平变换器，开关器件所承受的 dv/dt

应力大为减少，可以改善装置的 EMI特性；无需输出变压器，大大地减小了系

统的体积和损耗。在多电平逆变电路中，级联型引入了众多独立电源，且不易

四象限运行；飞跨电容型逆变电路对于引入的箝位电容具有较高的要求，且抑

制电容电位漂移的控制算法相当复杂；相对而言，二极管箝位型逆变电路控制

和性能相对简单稳定，得到广泛研究和应用。 

1.3 逆变器控制技术 

1.3.1 模拟控制与数字控制 

逆变器的控制技术是逆变器装置最关键的部分，它在很大程度上决定了整

个逆变装置的性能。逆变器传统的控制采用模拟控制技术，该方法控制结构和

控制技术相对成熟，应用广泛，成本较低。但是随着电力电子技术和微电子技

术的发展，数字信号处理芯片的产品性能和功能都得到了很大提高和完善，从

而使得逆变器的数字控制更加凸显了其优点[16-19]：控制电路紧凑简洁，使用散

立模拟器件较少，可靠性得到提升，硬件设计简单；系统的主要控制功能由软
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件实现，产品一致性好，便于升级；控制灵活，可以使用先进的控制理论和方

法，如模糊控制、重复控制等；系统维护方便，可以远程控制，通过通信接口

进行调试和维护；易于实现逆变器的并联运行。现代控制理论的不断发展，数

字控制的优势仍在不断增强，数字化、智能化已经逐步成为逆变器发展的必然

趋势。 

1.3.2 数字控制策略 

逆变器的数字控制方案很多，现根据已查阅的相关国内外文献资料的情况，

对其作简单的介绍如下： 

1.3.2.1 PID控制 

PID 控制是一种已经非常成熟的控制方法，在工程实践中得到广泛应用。

PID 控制具有算法简单，易于数字化和高速控制，鲁棒性好，可靠性高，参数

易整定，不过分依赖系统参数等显著优点。然而，逆变器的输出电压、电流等

信号经采样离散化后引入的量化误差和延时等问题，使得比例环节的作用不能

取得过大，否则系统容易不稳定。此外，由于参考信号和输出信号均为正弦信

号，虽然存在积分环节，理论上系统仍然是有差系统[16-18]。 

1.3.2.2 无差拍控制 

无差拍控制最早是由美国著名控制理论专家 Kalman在 1959年提出来的，

它是一种基于离散数学模型实现的 PWM 控制方法，20 世纪 80 年代中期开始

用于逆变器控制[17,20-24]。无差拍控制是根据正弦参考信号和输出反馈信号，结

合逆变系统状态方程推算出下一个采样周期的脉冲宽度，从而使下一个采样时

刻的输出电压波形很好的跟踪参考正弦波。该控制具有良好的动态性能，但是

系统鲁棒性较差，一旦系统模型建立不准确或者系统参数发生变化，很容易造

成输出性能恶化甚至不稳定。 

1.3.2.3 状态反馈控制 

状态反馈控制是一种可以任意配置闭环极点的控制方法。该控制沿用无差

拍控制的数学模型，在此基础上根据时域指标提出一组期望的极点，通过对反

馈增益矩阵的设计，调整闭环系统的极点，使之位于期望的位置，从而改变系
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统的阻尼比获得理想的动态特性[25-30]。状态反馈控制能够克服无差拍控制空载

时振荡的问题，使逆变器工作在一种稳定状态。但仍然不能很好地兼顾稳态性

能，尤其是非线性负载时的波形失真问题依然显著。 

1.3.2.4 滑模变结构控制 

滑模变结构控制，是一种对系统的扰动和系统的参数具有自适应性的控制

方法，又称为滑动模态控制，是前苏联科学家 Emeabrhob在 20世纪 50年代末

提出来的。 

滑模变结构控制的目的是要确定切换函数，并寻求控制规律使系统的状态

轨迹从任何初始状态出发，都能在有限的时间内到达切换面，然后在切换面的

附近作小幅度的滑模运动，直到系统到达稳定平衡点[31-34]。其最大的优点是对

参数变动和外部干扰不敏感，鲁棒性强，易数字化。但是，其稳态效果不佳，

理想滑模切面难于选取，控制效果还受到采样频率的影响，滑模运动导致的高

频抖动造成输出电压谐波含量明显增大。因此，滑模变结构控制很少单独使用。 

1.3.2.5 重复控制 

重复控制理论产生于 20世纪 80年代，源于生产过程控制的实际需要，最

早用于重复性机械运动机构的控制，如磁盘驱动、机器人等。重复控制的基本

思想源于控制理论中的内模原理。所谓内模原理是指将外部信号的动力学模型

包含在稳定的闭环控制器内部以构成高精度反馈控制系统的一种控制原理
[35-44]。 

重复控制的思想是假定本周期出现的基波波形畸变在下个周期同一时间会

再次出现，根据参考和反馈所计算得到的误差信号来确定所需要的校正信号，

然后在下个周期将校正信号叠加到原控制信号上，以消除重复性的畸变。因此，

重复控制可以有效克服类似整流性负载所带来的周期性的波形畸变。重复控制

具有良好的稳态特性，动态性能还有待进一步完善[38,40]，所以重复控制往往结

合其它控制共同作用。 

1.3.2.6 智能控制 

智能控制是上个世纪末逐渐兴起的一种控制方式，主要包括模糊控制和神

经网络控制。模糊控制是由美国加州大学伯克莱分校的 L. A. Zadeh教授在 1965
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年提出，神经网络控则是在 1982 年由美国加州工学院物理学家 Hopfield 提出

的网络模型揭开了神经网络计算机研究的序幕[45]。理论上智能控制能够任意精

度地逼近任何非线性函数，但是由于硬件的限制，智能控制当前的应用往往还

要结合其它的控制方法共同使用，单独的使用还在进一步的研究之中[45-48]。 

以上提到的各种数字控制技术各有优缺点，其中很多控制方法单独使用往

往无法既满足系统的稳态性能要求又满足系统的动态性能要求。为了兼顾这两

方面的要求，可以将多种控制方法结合起来，发挥各种控制方法的优势，从而

更好地改善逆变器的性能[39-44,48]。 

1.4 本文研究的主要内容 

本文的工作是对基于 DSP的三电平半桥逆变器的研究，各部分的主要内容

概述如下： 

第一章绪论首先介绍了电力电子技术发展的概况，几种逆变电路拓扑，以

及几种逆变器控制技术，然后介绍了本文的主要研究内容。 

第二章主要研究了 TL-HB 逆变器的电压电流双闭环控制。分析了 TL-HB

逆变器的基本工作原理；研究了双闭环控制的控制特性和双闭环控制的参数设

计；进行了相关仿真分析。 

第三章主要研究了结合重复控制和双闭环控制的 TL-HB 逆变器复合控制

方案。分析了重复控制的基本原理，研究了重复控制的稳定性，误差收敛性和

参数设计的方法；研究了基于重复控制和双闭环控制的复合控制方案的系统稳

定性、可行性以及参数设计方法；进行了相关仿真分析。 

第四章主要研究了直流侧中点电位平衡的控制方法。分析了 TL-HB逆变器

中点电位不平衡的原因；研究了 TL-HB逆变器中点电位平衡的控制方法；进行

了相关仿真分析。 

第五章主要对实验样机进行了设计，给出了实验结果并进行了相关的分析。 

第六章对全文的工作进行了总结和展望。 
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第二章  TL-HB逆变器双闭环控制 

逆变器的稳态精度、动态响应速度以及带整流性负载的能力是衡量其品质

的重要标准。随着科技的迅猛发展，很多精密仪器、设备不断问世，它们对逆

变器提出了输出电压 THD 小等更为苛刻的要求。双闭环控制具有良好的动、

静态特性[49-52]，本章基于采用 SPWM调制技术，进行了 TL-HB逆变器的双闭

环控制研究。 

2.1 TL-HB逆变器工作原理分析 

2.1.1 TL-HB逆变器主电路拓扑 

本文研究的单相 TL-HB 逆变器拓扑采用二极管箝位型三电平拓扑，如图

2.1所示，如无特殊说明，后续章节所提及的 TL-HB逆变器均与此处相同。图

中 Vin为直流母线电压，C1、C2为直流侧分压电容，S1~S4为功率开关管，D1、

D2为箝位二极管，Lo、Co组成二阶低通滤波器作为输出滤波器，Ro为阻性负载，

A、B分别为桥臂中点和直流侧分压电容中点，其中 C1=C2，所以 VC1=VC2=1/2Vin。

VAB为逆变桥的输出，电感电流 iL的参考方向如图所示。 

OC
OL

OR

inV

−

+

1C

2C

1S

2S

3S

4S

A
B

1D

2D
Li

 

图 2.1 单相二极管箝位型 TL-HB逆变器主电路拓扑 

TL-HB主电路拓扑桥臂上的四个开关管中 S1、S3互补导通、S2、S4互补导

通。在不同的开关状态组合下，共有 4种工作状态，分别如图 2.2(a)~(d)所示。 
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(a) S1=S2=1，S3=S4=0，VAB=VC1=1/2Vin (b) S1=S2=0，S3=S4=1，VAB=-VC2=-1/2Vin

OC OL
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−

+
1C

2C
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4S
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B
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(c) S1=S4=0，S2=S3=1，VAB=0，iL>0 (d) S1=S4=0，S2=S3=1，VAB=0，iL<0 

图 2.2 主电路主要工作模态 

2.1.2 SPWM技术 

SPWM是指调制波为正弦波、载波为三角波或者锯齿波的脉宽调制技术，

其输出的矩形脉冲宽度按照正弦规律变化。SPWM调制技术又分为单极性、双

极性、单极性倍频等三种方式，具体调制方式的选择与所采用的主电路拓扑有

着密切关系，如单相半桥拓扑就只能采用双极性调制方式。 

本文主电路为二极管箝位型三电平拓扑，为了充分发挥该拓扑的优势，采

用了单极性 SPWM调制技术。参考波 Vref选用频率为 50Hz的正弦波，载波为

一组正负极性的 30kHz 的三角载波 VtriA 、VtriB。Vref与 VtriA交截，可以得到功

率开关管 S1的驱动波形 Vdirve1；Vref与 VtriB交截，可以得到功率开关管 S4的驱

动波形 Vdirve4；S2、S3的驱动波形分别由 S4、S1的驱动波形反相得到。具体载

波、调制波与各开关管驱动波形的逻辑关系如图 2.3所示。 



三电平半桥逆变器研究 

10 

triAV

refV

triBV
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图 2.3 载波、调制波与各开关管驱动之间的逻辑关系 

与此对应的 TL-HB 逆变器的 SPWM 调制波形示意图如图 2.4 所示。在这

样的调制方式下，当调制比 Km(Km=Vref_peak/Vtri_peak，Vref_peak：参考电压 Vref的峰

值，Vtri_peak：三角载波的峰值)小于等于 1 时，对于输出电压 Vo 与参考波 Vref

而言，TL-HB逆变电路可以等效成为一个线性放大环节，其放大系数与三角波

的幅值、直流侧电压有直接的关系。 

1
2 inV

1
2 inV−

ABV

tirAV

tirBV

refV

1driveV

2driveV

 
图 2.4 TL-HB逆变器 SPWM调制波形 

2.2 TL-HB逆变器建模与分析 

在 SPWM调制下，逆变桥的输出 VAB是一系列脉宽变化的矩形脉冲，为了

获取其中的正弦基波分量，形成正弦度较高的输出电压，通常使用如图 2.1 所
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示的 LC二阶低通滤波器。 

LC滤波器和负载是影响逆变器性能的两个重要环节，而负载又具有很大的

不确定性，因此可以将负载的变化看成负载端的扰动，这样就可以从纯阻性负

载条件来对 LC 滤波特性作一个分析。这里 rL表示电感的串联等效电阻，rC表

示电容的等效串联电阻。 

根据图 2.1的电路模型，以输出滤波电感电流 iL和输出滤波电容电压 VC为

状态变量可以建立状态方程(2-1)、(2-2)。 

 

( ) 1
1

( ) ( )
1 1

0
(1 / ) (1 / )

L C O L C

L O O C O O C L
O AB

CC

O C O O O C O

r r R r r
i L R r L R r i

L V
VV

C r R R C r R

+ + − −     + +     = +             + + 

&
&

 

（2-1）

 LO C O
O

CO C O C

iR r RV
VR r R r

   
=    + +   

 (2-2) 

由此可得 Vo关于 VAB的传递函数为： 

0 2

( )( )
( ) ( ) [ ( ) ]

o O C O O

AB O C O O O C L O O C L O O L

V s R r R C sG s
V s R r L C s L r r R C r r C s R r

+
= =

+ + + + + + +  
 (2-3) 

当忽略 rC和 rL，即 rC=rL=0时，式(2-3)可以简化为： 

 0 2

( )( )
( )

O O

AB O O O O O

V s RG s
V s R L C s L s R

= =
+ +

 (2-4) 

比较式(2-3)、(2-4)可知，考虑 rC对传递函数 G0(s)影响便是引入了一个复

平面左半平面的零点，但由于 rC很小，故其引入的零点 ZC=-1/(rCCo)远离系统

的极点，对系统的性能影响很小。当 Lo=2mH，Co=20µF，rC=0.1Ω，rL=0.32Ω

时，Ro=48Ω 时，考虑 rC、rL和不考虑 rC、rL的 G0(s)的零极点分布情况分别如

图 2.5(a)、(b)所示。 

由图 2.5可见，rC和 rL的影响可以忽略，那么式(2-4)又可以表示为： 

 0
2

( ) 1( )
( ) 1

O

AB
O O

O

V sG s LV s L C s s
R

= =
+ +

 
(2-5) 

式(2-5)是一个二阶振荡环节，其自然频率为： 1/n O OL Cω = ，阻尼比为：
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/ / 2O O OL C Rζ = 。 

  

(a) 考虑 rC和 rL (b) 不考虑 rC和 rL 

图 2.5 G0(s)根轨迹图 

由此可见，阻性负载条件下，G0(s)的自然频率与 LoCo乘积密切相关，LoCo

乘积越大，ωn越小，反之 ωn越大。也即二阶振荡环节的带宽与自然频率成正

比，那么当 ζ 不变的情况下，LoCo较小时，即系统自然频率较大时，Vo对 VAB

的响应速度较快，动态性能较好，但同时对高频干扰信号的抑制能力较弱。从

阻尼比的表达式来看，在滤波器 Lo、Co参数不变条件下，阻尼比与负载存在反

比关系。空载时，Ro=∞，ζ=0，此时 G0(s)为一个无阻尼二阶振荡环节，具有两

个位于虚轴上的极点，系统性能较差。 

 
图 2.6 G0(s)幅频相频曲线 
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图 2.6为 Lo=2mH，Co=20µF时，不同阻性负载条件下 G0(s)的 bode图，可

以看出，在 ω=ωn附近，随着 Ro增加，系统特性变差。当负载为纯容性负载或

者纯感性负载时，等价于 LC 滤波器的电容或者电感发生了变化，滤波器的特

性与空载相似，只是系统的自然频率发生了改变。 

2.3 TL-HB逆变器双闭环控制设计 

本文 TL-HB逆变器双闭环控制，采用输出电压瞬时值作为电压外环的控制

对象，电感电流瞬时值作为电流内环的控制对象。电感电流作为电流内环的控

制对象可以实现电流的快速跟踪，提高输出电压的动态响应速度，同时能够对

电感电流进行限幅，从而实现对逆变器的保护。为使分析设计得到简化，本文

运用“双环分离”的思想，即将内部电流环的响应与外部电压环的响应视作相

对独立。在处理外部电压环时认为内部电流环已实现完全跟踪，在处理电流环

时可假定输出电压已稳定[29,49-52]。 

根据前面的分析建立 TL-HB逆变器双闭环控制框图如图 2.7所示。其中，

Kvp为电压环比例控制系数，Kvi为电压环积分控制系数，Kip为电流环比例控制

系数，Ts为采样周期，Km为 SPWM 调制比，Kd为等效的直流放大系数。采用

数字控制后，由于采样保持，输出延时等非实时因素的影响，对数字控制系统

造成延时，本文将该延时效应近似等效为一个延时环节[17]： 

 
1( )

0.5 1h
s

G s
T s

=
+  

(2-6) 

refi

−

−

ABV
O

1
L s O

1
C s

O
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mKvi

vp
KK
s

+

−
OfV
−

refV
( )hG s

( )hG s

( )hG s

+

RMS

RMS

图 2.7 逆变器控制框图 

2.3.1 电流环设计 

由图 2.7 可以发现 iL与桥臂电压 VAB、输出电压 Vo均相关，是一个典型的

双输入单输出系统，就此进行控制环路的设计比较困难。为此，可以采用一定



三电平半桥逆变器研究 

14 

的措施使电感电流只与其中的某一变量相关（这也称之为解耦）。这里引入变量

Vi，使得： 
 AB i oV V V= +  (2-7) 

如图 2.8(a)所示，将此式代入上述状态方程(2-1)，得到： 

 

•

•

0 0 1
1 1

0

L L
o i

o
o o o o

i i
L V

VV R C C

           = +      −          

 (2-8) 

采用引入的变量 Vi后逆变器的等效框图如图 2.8(b)所示，可以看出电感电

流与输出电压无关，实现了电压外环对电流内环的解耦。 

iV

−

−

ABV 1

oL s
1

oC s

1

oR

oV
+

Li

oi

 

iV

−

1

oL s
1

oC s

1

oR

oVLi
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(a) 解耦方法 (b) 解耦结果 

图 2.8 逆变器电感电流、输出电压之间解耦原理图 

基于以上图 2.8(b)所示的解耦结果，可以看出电感电流 iL与输入电压 Vi具

有如下关系： 

 
( ) 1
( )

L

i o

i s
V s L s

=  (2-9) 

由式(2-9)可知，以电感电流作为控制对象，简单的比例(P)控制即可满足控

制的要求，于是设计电流环控制器如图 2.7中虚线框所示。 

2.3.2 电压环设计 

在内环实现良好跟踪情况下，内环可以等效为增益为 1的比例环节，为了

使系统获得较好的稳态性能和动态性能，系统的电压环采用 PI控制。由于采用

数字控制，且电压参考信号是正弦变化的，所以理论上系统仍然是有差系统。

为了进一步提升逆变器的稳态性能，在电压环环路中加入了有效值调节环节，

其控制框图如图 2.9所示。 
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图 2.9 逆变器电压环设计框图 

结合以上设计得到一组双闭环控制参数：Kpv=0.075，Kiv=2687，Kpi=21.7。

在这组控制参数下，系统地 bode图如图 2.11所示。 

 
图 2.10 TL-HB逆变器双闭环控制系统 bode图 

根据图 2.10可以看出采用双闭环控制后系统的稳定性得到了大幅提升。 

2.4 仿真结果与分析 

TL-HB 逆变器原理样机参数为：输入直流电压 Vin=700V，输出电压

Vo=220V，频率 f=50Hz，满载容量 S=1kVA，滤波电感 Lo=2mH，滤波电容

Co=20µF。按照上述参数，结合以上电流环、电压环控制器的设计，在 Matlab

环境中建立双闭环控制 TL-HB逆变器仿真模型进行了相关仿真。 

图 2.11为 TL-HB逆变器控制器参数：Kpv=0.075，Kiv=2687，Kpi=21.7，整

流性负载设置波峰系数 CF=3，不含电压有效值调节环节时的仿真波形。 
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(a) 空载输出电压 (b) 阻性满载输出电压 

(c) 空载突加 1kW阻性负载 (d) 整流性满载输出电压、电流 

(e) 阻性满载输出电压频谱 (f) 整流性满载输出电压频谱 

图 2.11TL-HB逆变器双闭环控制仿真波形 

表 2.1为 Kpv=0.075，Kiv=2687，Kpi=21.7，CF=3时逆变器的仿真数据。 
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表 2.1 双闭环控制逆变器仿真数据 

负载 P(W) S(VA) Vin(V) Vo(V) Io(A) THD 

空载 0 0 700 221.8 0 0.46% 

阻性 983.6 983.6 700 219.4 4.5 0.22% 

整流性 662.4 1072.2 700 219.9 4.8 8.01% 

比较图 2.11(a)、(b)以及表 2.1中的数据，可以发现逆变器带阻性负载时输

出波形比空载时输出波形略好，和前面的分析一致；不含电压有效值调节环节

的双闭环控制下的逆变器的外特性仍不够好，满载时输出电压较空载时输出电

压低 2.4V。图 2.11(f)以及表 2.1中的 THD值可以发现逆变器带整流性负载时，

输出电压发生明显的畸变，THD显著增大。 

图 2.12为 TL-HB逆变器控制器参数：Kpv=0.075，Kiv=2687，Kpi=21.7，CF=3

含电压有效值调节环节时的仿真波形。 

(a) 空载输出电压 (b) 阻性 1kW满载输出电压 

(c) 空载突加 1kW阻性负载 (d) 整流性满载输出电压、电流 
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(e)阻性满载输出电压频谱 (f)整流性满载输出电压频谱 

图 2.12带有效值调节的双闭环控制仿真波形 

表 2.2为 Kpv=0.075，Kiv=2687，Kpi=21.7，CF=3且带有效值调节时逆变器

相关变量的仿真数据。 
表 2.2 双闭环控制逆变器仿真数据（带有效值调节） 

负载 S(VA) P(W) Vin(V) Vo(V) Io(A) THD 

空载 0 0 700 220.9 0 0.16% 

阻性 999.5 999.5 700 219.9 4.5 0.13% 

整流性 1083.8 794.0 700 220.0 4.9 8.25% 

比较图 2.11、2.12以及表 2.1、表 2.2的数据，可以发现加入有效值后，系

统的稳态精度明显提高，但是带整流性负载的能力却没有明显变化，而且系统

的动态性能略有下降。 

2.5 本章小结 

本章首先对 TL-HB逆变器的拓扑进行建模和分析，得到滤波器参数与逆变

器输出特性的关系。然后分析了双闭环控制以及其在 SPWM调制方式下的实现

方式。最后通过仿真验证了理论研究的正确性。 

由仿真结果可以看到采用上述的数字控制方法还不能满足逆变器的性能要

求，特别是在带整流性负载时的性能有待进一步提高。具体提高该逆变器性能

的内容在第三章进行讨论。 
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第三章 重复控制加双闭环控制的复合控制技术 

逆变器的外特性以及带载能力是衡量其性能的重要指标，特别是目前如计

算机电源等整流性负载日益增多，对逆变器带整流性负载的能力提出了更高的

要求。由第一章论述可知，重复控制技术是一种十分有效的波形校正技术，特

别适用于提高系统的外特性和带整流性负载的能力。本章将在介绍重复控制原

理的基础上，探讨重复控制与双闭环控制相结合的复合控制技术，并通过仿真

对这种新的复合控制方法进行验证。 

3.1 重复控制系统结构与性能 

3.1.1 重复控制系统结构 

本文采用的重复控制系统结构框图如图 3.1 所示，重复控制部分采用嵌入

式结构。 

( )refV k ( )e k ( )repV kNz−

( )Q z

( )S z ( )P z

( )d k+ +

+−

重复控制器

( )OV k

 
图 3.1 重复控制系统结构框图 

图 3.1中 Vref(k)为系统给定的参考信号，Vo(k)为系统的输出电压，d(k)为系

统的扰动，P(z)是被控对象的离散模型，e(k)是系统的跟踪误差，虚线部分是离

散重复控制器，z-N为周期延时环节，Q(z)、S(z)是辅助补偿器，Vrep(k)是离散重

复控制器的输出。N 是在每个输出电压周期中的采样次数，本文的电压参考信

号采用查表法，因此 N 也表示每个输出电压周期参考信号数据的长度，N=fs/fo

（其中：fs：采样频率，fo：输出频率）。z-N、S(z)、Q(z)是重复控制器的重要组

成部分，也是重复控制器设计的关键。 
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3.1.2 重复控制系统性能分析 

3.1.2.1 谐波抑制性能 

由图 3.1可得： 
 ( ) ( ) ( )ref oE z V z V z= −  (3-1) 

 
( )( ) ( ) ( ) ( ) ( )

1 ( )

N

o refN

z S zV z E z V z P z D z
Q z z

−

−

 
= + + −   

(3-2) 

式(3-1)、(3-2)中 E(z)、D(z)、Vref(z)和 Vo(z)分别是 e(k)、d(k)、Vref(k)和 Vo(k)

的 z变换形式，下同。 

将式(3-2)代入(3-1)消去 Vo(z)，可得： 
[1 ( )][1 ( )] 1 ( )( ) ( ) ( )

1 [ ( ) ( ) ( )] 1 [ ( ) ( ) ( )]

N N

refN N

P z z Q z z Q zE z V z D z
z Q z P z S z z Q z P z S z

− −

− −

− − −
= −

− − − −
 (3-3) 

令 D(z)=0，误差信号 E(z)关于参考信号 Vref(z)的传递函数为： 

 
( ) [1 ( )][1 ( )]( )
( ) 1 [ ( ) ( ) ( )]

N

v N
r

E z P z z Q zG z
V z z Q s P z S z

−

−

− −
= =

− −  
(3-4) 

假设 Q(z)=1，且 P(z)稳定，那么对于如图 3.1 所示的重复控制系统，参考

信号 Vref(k)=Vref·sin(2 kπ /N)对应的 z-N=1，那么 Gv(z)=0，说明系统对于给定实

现了无静差跟踪。 

根据式(3-3)，令 Vref(z)＝0，跟踪误差 E(z)关于扰动 D(z)的传递函数为： 

 
( ) 1 ( )( )
( ) 1 [ ( ) ( ) ( )]

N

d N

E z z Q zG z
D z z Q z P z S z

−

−

−
= = −

− −
 (3-5) 

假定 P(z)稳定，且 Q(z)＝1，那么对于图 3.1对应的重复控制系统，如果扰

动 d(k)的角频率 ωx与参考输入信号频率 f有如下关系： 
 2x x fω π= ⋅  (3-6) 

其中，x=0，1，2，⋯⋯M（M=N/2，N 为偶数；M=(N-1)/2，N 为奇数），

那么就有 z-N=1，那么 Gd(z)=0。 

以上分析表明在上述条件下，重复控制器能够很好地跟踪频率小于采样频

率 1/2 的参考信号，能够很好地消除任意次谐波或者频率为基波频率整数倍的

扰动信号带来的影响[38]。 
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3.1.2.2 稳定性分析 

由图 3.1可以推导出系统的闭环传递函数： 

 
( ) ( )[ ( ) ( )]( )
( ) [ ( ) ( ) ( )]

N
o

N
ref

V z P z z Q z S zz
V z z Q z P z S z

− +
Φ = =

− −
 (3-7) 

系统的特征方程为： 
 ( ) [ ( ) ( ) ( )] 0ND z z Q z P z S zΦ = − − =  (3-8) 

式(3-8)是 z的高阶方程，解此方程可以得到 N个根，系统地稳定性可以根

据这些根的分布情况来判定。然而，N 相对来说是比较大的数字，这样的高阶

方程求解难度过高，工程应用不合适[37-40]。 

然而，当上述方程的任意根|zj|有|zj|<1 时，必然有|zj|N<1。那么对于式(3-8)

而言，有 |[Q(z)-P(z)Q(z)]|=|zj|N <1。换而言之，在设计系统工作的频段内有

|[Q(z)-P(z)Q(z)]|<1，系统必然稳定。当然，这不是系统稳定的必要条件，即不

满足|[Q(z)-P(z)Q(z)]|<1系统也可能是稳定的，但是只要满足|[Q(z)-P(z)Q(z)]|<1，

系统必然稳定。 

与此对应的频域内的表达式为： 

 ( ) ( ) ( ) 1Q j P j S jω ω ω− <  (3-9) 

其中： 

 

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

j Ts

j Ts

j Ts

z e

z e

z e

Q j Q z

S j S z

P j P z

ω

ω

ω

ω

ω

ω

=

=

=

=

=

=

 (3-10) 

( )Q jω

( ) ( )P j S jω ω

( )H jω

Im

Re
0

 
图 3.2 系统稳态向量图 
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那么，以 Q(jω)为圆心画一个单位圆，如果 ω取任意值 P(jω) S(jω)均在单

位圆内，则系统必然稳定。图 3.2 为在某一频率下的系统向量图，此处定义

H(jω)=Q(jω)-P(jω)S(jω)。 

3.1.2.3 误差收敛性分析 

代入以上定义的 H(z)（H(jω)的 z变换形式），式(3-3)还可以推导出下式：  

 ( )[1 ( )] [1 ( )][1 ( )] ( ) [1 ( )] ( )N N N
refE z z H z P z z Q z V z z Q z D z− − −− = − − − −  (3-11) 

假定 Q=1，且参考信号和扰动信号周期都是 N，式(3-11)右边的项就等于 0，

式(3-11)可以简化为： 
 ( ) ( ) ( )NE z z E z H z−=  (3-12) 

即： 

 
( ) ( )

( )N

E z H z
z E z− =

 
(3-13) 

式(3-13)表明，下个周期的误差信号幅值将衰减为本周期的|H(z)|倍，若

|H(z)|<1，则随着时间的推移，误差将衰减至零，实现无静差跟踪。当|H(z)|<1

时，误差衰减的速度与|H(z)|密切相关，|H(z)|越小，误差收敛速度越快，如果

|H(z)|=0，则误差在一个周期内衰减为零。 

3.1.2.4 系统稳态性能 

式(3-3)中 Q(z)-P(z)Q(z)用 H(z)取代后在频域的表达式取模为： 

 
1 ( )( ) [1 ( )] ( ) ( )
1 ( ) ref

Q jE j P j V j D j
H j

ωω ω ω ω
ω

−
= − −

−
 (3-14)

式(3-14)表明，系统的稳态误差主要由|1-Q(jω)|/|1-H(jω)|决定。系统的稳态

误 差 都 被 抑 制 到 重 复 控 制 未 投 入 系 统 时 的 |1-Q(jω)|/|1-H(jω)| 倍 ，

|1-Q(jω)|/|1-H(jω)|也就代表了系统抑制谐波的能力。 

由于 H(jω)=Q(jω)-P(jω)S(jω)，所以一般情况下存在以下等式成立： 
 |1-Q(jω)+S(jω)P(jω)|>|1-Q(jω)| (3-15)

即： 

 
1 ( ) 1
1 ( )

Q j
H j

ω
ω

−
<

−
 (3-16)
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所以重复控制能够减小系统的稳态误差。且当 Q(jω)=1 时，

|1-Q(jω)|/|1-H(jω)|=0，系统实现无静差，与前面分析一致。当 Q(jω)≠1 时，

|1-Q(jω)|/|1-H(jω)|≠0，系统存在稳态误差。 

在实际应用中，中低频段的幅相补偿可以比较精确实现，所以谐波抑制效

果较好；而对于高频段，则无法实现精确补偿，从系统稳定性出发，SP在高频

段设计为具有强衰减作用的环节，所以对于高频谐波几乎没有抑制能力。 

为了保证系统的稳定，Q一般取为低通滤波器或小于 1的常数，此时周期

延时正反馈环节的极点处于单位圆内，并且 Q(z)越小，极点离原点越近，系统

越稳定[38,39]。由此看出，系统稳定性的增强是以牺牲稳态精度为代价的。 

3.2 系统参数设计 

进行重复控制器的设计之前，首先要获得逆变器的数学模型。对于单纯的

重复控制来说，逆变器的数学模型在 2.2.2 中已经做了分析，其传递函数如式

(2-2)，其空载时的幅相曲线如图 3.3中 P所示。 

1P−

1P−

P

P

 

图 3.3 P及 P-1
的 bode图 
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3.2.1 S补偿器的设计 

补偿器的设计首先要保证系统的稳定性,然后考虑谐波的抑制力和误差收

敛速度。S补偿器设计的原则是在保证系统稳定的前提下，尽量使 S与 P对消，

即 SP接近 1，从而使重复控制器获得优良的性能。但是要做到这一点，其前提

是获得一个精确的 P参数模型。然而，在实际中，用一个低阶的函数来表达 P

参数，无法精确描述对象高频特性，而只能相对准确地反映系统在中低频的性

能。所以设计思想是，选择合适的 S参数，在中低频段与 P参数对消，也就是

使得 SP 在中低频段幅频增益为 1；而在高频段，让 S 骤然衰减，从而消除 P

参数的谐振尖峰，增强系统的鲁棒性[48]。这样 S=P-1·flp 的形式，可以满足以

上的要求，其中 flp为一低通滤波器。 

本文采用的逆变器模型不存在不稳定的零点，因此我们可以对 P直接求逆

P-1，得到 P-1的 bode 图如图 3.3 中的 P-1所示，假设 flp在高频段有足够大的衰

减能力，那么工程上可以认为 P-1=1。从而我们可以简化 S补偿器的形式为 S=flp。

低通滤波器 flp的设计需要对高频段有较好的滤波效果，同时能够保证在逆变器

空载时候的谐振点具有较大的衰减能力，使得 SP<0,保证系统的绝对稳定。 

低通滤波器会给系统带来一定的相移，为此参考文献[32]、[38]研究了在重

复控制器的前向通道加上一个简单的超前环节 zn的方法。这种方法十分简单，

而且又较好的相位补偿效果。本文的设计中也采取了这样的设计，为此本文设

计 S补偿器的形式为：S(z)=flp(z)·zn。 

3.2.2 Q补偿器的设计 

Q同样是重复控制器的关键参数，对系统的稳定性、收敛速度和稳态精度

都有影响。Q=1时，系统可实现无静差，但是此时系统稳定性差，相关分析详

见稳定性分析部分，此处不再赘述。为此希望 Q小于 1，虽然无法实现无静差

跟随特性，但是增强了系统的稳定性，因此 Q应取小于接近于 1的数。至于 Q

在小于 1 的范围内如何选取，还要结合 S、P 的设计情况，总体原则是希望|H|

在保证系统稳定的前提下，越小越好。 

3.3 复合控制技术 

上一节介绍了重复控制的基本原理，理论上重复控制技术可以无静差的跟
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踪参考信号，并能完全消除周期性扰动，所以输出稳态精度高，带整流性负载

能力强，但其动态响应速度不快，必须在一个基波周期之后才能对逆变器的输

出进行相应的调整。第二章介绍的双闭环控制方法具有动态响应速度快，稳定

性高，等优点，但其稳态精度比较差，整流性负载能力不强。重复控制与双闭

环控制具有较好的互补性，如果能将两者结核起来，发挥各自的优点，便既可

以提高系统的稳态性能，又能保证系统的动态性能。为此本节对重复控制加双

闭环控制的复合控制方法(以下简称“复合控制”)进行探讨。 

复合控制框图如图 3.4 所示，其中 P 参数模型即为等效的双闭环控制逆变

器模型。 

refi

−

−
1
Ls

1
Cs

1
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ipK

Lfi

vi
vp

KK
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+

−

OfV
−

+
( )refV k ( )e k ( )repV k

Nz−

( )Q z

( )S z

+
−

( )de k

重复控制器
P

+

 

图 3.4 复合控制系统框图 

3.4 仿真结果与分析 

在Matlab仿真环境中建立了仿真模型，并进行了仿真。逆变器控制器参数：

Q=0.95，S(z)=z-12·(0.22)/(z-0.78)。整流性负载设置波峰系数 CF=3。相关仿真

波形如图 3.5所示。 

  
(a) 空载输出电压 (b) 阻性满载输出电压 



三电平半桥逆变器研究 

26 

(c) 空载突加 1kW阻性负载 (d) 整流性满载输出电压、电流 

(e) 阻性满载输出电压频谱 (f) 整流性满载输出电压频谱 

(g) 阻性满载时电压误差信号 (h) 整流性满载时电压误差信号 

图 3.5复合控制仿真波形 
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表 3.1 为逆变器不同负载下的仿真数据，通过表 2.2 可以发现复合控制下

的逆变器性能得到了明显提高。 
表 3.1 复合控制逆变器仿真数据 

负载 P(W) S(VA) Vin(V) Vo(V) Io(A) THD 

空载 0 0 700 220.4 0 0.37% 

阻性 1002.3 1002.3 700 220.2 4.6 0.22% 

整流性 1028.5 565.4 700 220.3 4.7 0.64% 

图 3.6和图 3.7分别为阻性负载条件下输出电压的外特性和 THD随负载变

化的曲线。每个图的两条曲线分别对应采用双闭环控制和采用复合控制的逆变

器特性。 

  

图 3.6 阻性负载条件下逆变器外特性 图 3.7 阻性负载条件下输出电压的 THD 

图 3.8和图 3.9分别为整流性负载条件下输出电压的外特性和 THD随负载

变化的曲线。同上，每个图的两条曲线分别对应单独采用双闭环控制和采用复

合控制的逆变器特性。 

  

图 3.8 整流性负载条件下逆变器外特性 图 3.9 整流性负载条件下输出电压的 THD
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通过图 3.6、图 3.8中曲线的比较，很明显的看出采用复合控制方法以后，

逆变器的外特性较双闭环控制有了很大的改善。图 3.7、图 3.9表明复合控制方

法空载和带载时波形质量都有明显提高。 

3.4 本章小节 

本章首先简单介绍了重复控制理论，研究了重复控制的稳定性、误差收敛

性以及重复控制的参数设计方法；提出了重复控制加双闭环控制技术的复合控

制技术，通过仿真验证了重复控制能够提高系统的稳态特性和带整流性负载的

能力等特性，从而进一步验证了复合控制的相关理论分析。 
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第四章 中点电位平衡控制 

第一章分析了 TL-HB逆变器和普通的两电平逆变器相比具有：可使用耐压

较低功率开关器件输出较高的电压；输出电压波形 THD小；输出电压 dv/dt相

对较低，器件封装绝缘和负载绝缘要求降低，电磁干扰较小等优点。二极管箝

位型三电平逆变器又由于结构简单，控制容易实现，已经逐渐成为多电平逆变

器的主流[15,52-54]。然而中点电位不平衡的问题，是三电平逆变器存在的固有问

题，直接影响了系统的性能和输出电压的品质。 

中点电位不平衡问题的存在，主要会导致两大问题：一是加剧交流输出电

压的畸变，形成偶次电流谐波；二是会造成开关器件关断时承受的电压不一致，

严重时会导致开关器件损坏。而且电流偶次谐波的影响会产生累积效应，加剧

电位不平衡的程度[53]。因此，三电平逆变器的中点电位必需加以控制。 

4.1 TL-HB逆变器中点电位不平衡分析 

本文采用的 TL-HB逆变器电路原理图如图 4.1所示，图中 ic1、ic2分别为电

容 C1、C2的电流，im为电容中点电流，iL为电感电流，参考方向如图所示。 

1ci

2ci

mi

Li

OC
OL

OZ

dcV

1S

2S

3S

4S

1D

2D

1C

2C

 
图 4.1 TL-HB逆变器原理图 

导致中点电位不平衡的原因很多，主要原因有：TL-HB电路本身结构存在

中点电位不一定能够自然均衡的固有原因；直流侧分压电压电容、功率开关管、

二极管以及驱动电路等相关元器件特性的差异；负载的大小变化及负载自身平

衡程度等。 
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4.1.1 电感电流对 TL-HB逆变器中点电位的影响 

本节的分析电感电流对中点电位的影响，假定 TL-HB逆变器工作在理想状

态，即既不考虑器件杂散性对系统的影响，也不考虑控制信号、负载的不对称

性等其它因素的影响。在此条件下，逆变桥输出 VAB为严格对称且按照正弦调

制的矩形脉冲，电感电流 iL假定为理想的正弦波形，表达形式为： 
 iL=IL·sin(ωt+θ) (4-1) 

其中 θ为系统开启时电感电流的初始相位角，取决于系统开启时电压参考

波形的相位角。 

TL-HB 逆变器桥臂电压 VAB有+Vdc/2、-Vdc/2、0 三个模态，这三个模态中

im与 iL的关系为：当 VAB=0时，im=0；当 VAB=±Vdc/2时，im=iL。 

中点电位波动只有在中点与外界存在能量交换时，即 im≠0时才会发生。由

于假定系统工作在理想条件下，因此通过以上的分析，可以认为： 
 m lm Li k i= ⋅  （4-2）

其中 klm=im/iL，为等效的 im对 iL的比例系数
[53]。 

根据基尔霍夫定律，对图 4.1进行分析，可以得出： 
 1 2dc C CV V V= +  (4-3) 
 1 2m C Ci i i= +  (4-4) 

又因为系统参数理想，所以： 
 1 2C C=  (4-5) 

 10 20
1
2C C dcV V V= =

 
(4-6) 

其中 VC10、VC20为电容 C1、C2电压的初值。同时： 

 
1 10 10

1

2 20 20
2

1

1

t

C C C

t

C C C

V V i dt
C

V V i dt
C

 = −

 = +


∫

∫
 

(4-7) 

根据式(4-1)~(4-7)可以得出： 

 1 2
1 1 sin( )
2 2C C m lm Li i i k I tω θ= = = +  (4-8) 
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1

1

2
2

[cos( ) cos( )]
2 2

[cos( ) cos( )]
2 2

dc lm L
C

dc lm L
C

V k IV t
C

V k IV t
C

ω θ θ
ω

ω θ θ
ω

 = + + −

 = − + −
  

(4-9) 

观察式(4-9)可以发现，稳态时直流侧电容电压值与系统开启时电感电流的

相位角 θ有着密切的关系，不同的 θ值对应着不同的电容电压值。根据式(4-9)

可以绘制出 θ=0、π/2、π 时电容 C1、C2的电压 VC1、VC2与电感电流 iL的波形

如图 4.2所示。 

Li

1CV 2CV

1
2 dcV

0

 

Li

1CV 2CV
1
2 dcV

0

 

Li

1CV 2CV

1
2 dcV

0

 
(a) θ=0 (b) θ=π/2 (c) θ=π 

图 4.2 输入侧电容电压波形与 iL初始相位角 θ的关系 

根据式(4-9)还可以得出： 

 1 2 [cos( ) cos( )]lm L
C C C

k IV V V t
C

ω θ θ
ω

∆ = − = + −
 

(4-10) 
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1

2
2

cos( )
2 4

cos( )
2 4

dc lm L
C

dc lm L
C

V k IV
C

V k IV
C

θ
ω

θ
ω

 = −

 = +
  

(4-11) 

 | | cos( )
2

lm L
C

k IV
C

θ
ω

∆ = −
 

(4-12) 

其中，C1=C2=C。式(4-10)表明了电容电压波动频率与输出电压相同。式(4-12)

表明了电容电压稳态偏移量与电感电流初始相位之间的关系。当 θ=0或者 π时，

电容电压偏移量达到最大值，当 θ=π/2或者 θ=3π/2时，电容电压偏移量为零。

因此在设计系统时应尽量使系统开启时刻的电感电流相位角初始值为 π/2、3π/2
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或者相近的值。然而，由于系统开机时刻电路的状态是随机的，而且电感电流

不能突变，所以即使是数字控制，也很难将电感电流的相位精确地设定在 π/2、

3π/2 [53]。 

4.1.2 负载对中点电位的影响 

由图 4.1 可以观察到负载电流是电感电流的一部分，负载电流的变化直接

影响到电感电流的变化。4.1.1的分析，得出理想条件下电容电压与电感电流的

关系。负载大小对于中点电位的影响主要可以分为：负载大小对电容电压波动

的影响和负载对称性对电容电压偏移的影响两个方面。 

通过对式(4-9)~(4-12)研究，可以清晰地得出负载大小对于电容电压波动的

影响为：当直流侧分压电容 C1、C2参数确定，负载越重，电容电压波动越大；

负载越轻，电容电压波动越小。 

当负载发生正负半周不对称时，io存在直流分量，导致 iL也存在直流分量

iLdc，根据式(4-8)修正电容电流的表达式为： 

 1 2
1 1 [ sin( ) ]
2 2C C m lm L Ldci i i k I t iω θ= = = + +  (4-13) 

将式(4-13)代入式(4-7)得到 C1、C2的电压表达式为： 

 
1

1 1

2
2 2

1[cos( ) cos( )]
2 2 2

1[cos( ) cos( )]
2 2 2

dc lm L
C lm Ldc

dc lm L
C lm Ldc

V k IV t k i t
C C

V k IV t k i t
C C

ω θ θ
ω

ω θ θ
ω

 = + + − −

 = − + − +
  

(4-14) 

 
1| | cos( )

2
lm L

C lm Ldc
k IV k i t

C C
θ

ω
∆ = − −

 
(4-15) 

通过式(4-14)、(4-15)可以清晰地看出负载的不平衡对电容电压平衡的影

响。当电感电流的直流分量 iLdc>0，中点电位随时间增加而升高；当电感电流

的直流分量 iLdc<0，中点电位随时间增加而降低。 

如果在系统工作期间 iLdc>0，且一直存在，或者 iLdc<0，且一直存在。那么，

如果不考虑 θ 对| CV∆ |的影响，| CV∆ |总是随时间增加而增加，即电容电压的偏

差将越来越大，最终可能导致系统不能正常工作。 
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4.1.3 元器件杂散性对中点电位的影响 

中点电位的不平衡，元器件的杂散性（即元器件的一致性）也是一个重要

的因素，而且这个因素很难从根本上得以解决，尤其是像电容器这样的元器件

的生产工艺就决定了其不可能有高度的一致性。 

通过以上分析，可以发现电容的大小直接影响电容电压的平衡。当 C1>C2，

VC10<VC20；反之，VC10>VC20。 

根据式(4-9)可以推出电容电压波动幅值为： 

 1 1max 2min
1

| | | | lm L
C C C

k IV V V
Cω

∆ = − =
 

(4-16) 

 2 2max 2min
2

| | | | lm L
C C C

k IV V V
Cω

∆ = − =
 

(4-17) 

式(4-16)、(4-17)表明，当 C1>C2， 1| |CV∆ < 2| |CV∆ ；反之， 1| |CV∆ > 2| |CV∆ 。

当 C1、C2 差异较大时，直流母线一侧波动过大，会造成系统输出低次谐波、

THD增加，影响输出质量。 

设开关管 S1~S4的导通电阻分别为 1sr ~ 4sr ，当中点电流 im≠0 时，电路的等

效工作模式如图 4.3所示。 
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(a) S1、S2 on，S3、S4 off (b) S1、S2 off，S3、S4 on 

图 4.3 考虑开关管等效电阻时的 TL-HB逆变器工作模态 

图(4-3)中虚线表示没有工作电流。当 S1、S2导通时 1sr 、 2sr 参与工作，此时

它们等效为串联在系统环路中的负载；同理，当 S3、S4导通时， 3sr 、 4sr 参与工

作，等效为串联在系统环路中的负载。如 1sr 、 2sr 、 3sr 、 4sr 参数不一致，且 1sr + 2sr  
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≠ 3sr + 4sr 时，相当于系统的负载始终处于不平衡状态，从而会导致系统中点电位

的偏移。 

4.2 中点电位平衡控制技术 

研究 TL-HB逆变器中点电位平衡控制是 TL-HB逆变器控制研究的主要内

容之一。文献[57]提出了采用硬件电路进行前端控制实现中点电位均衡的措施，

该设计能够比较好地实现中点电位的平衡，但是增加了系统的成本和损耗，并

且增加了系统的体积、重量。文献[57]-[64]分析了三电平或者多电平二极管箝

位型逆变器的直流侧电容中点电位的不平衡原因，并且提出了各种控制方法。

但是这些控制方法是针对三相逆变器提出的，其中很多由于条件的限制在单相

逆变器上并不适用。文献[55]提出了采用电容电压前馈方法实现中点电位平衡，

文献[64]提出了一种基于调制波反馈的中点电位平衡控制方法。本文系统设计

中由于采用了重复控制以及存在偏磁校正环节等原因，这两种方法也不能产生

良好的效果。为此本文提出了一种将电容电压差值注入电压基准解决中点电位

平衡控制的方法。 

带有中点电位平衡控制的 TL-HB逆变器双闭环控制框图如图 4.4所示。 
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图 4.4 带中点电位平衡控制的双闭环 TL-HB逆变器控制框图 

根据式(4-15)，可以发现：当 CV∆ >0时，只要在电感电流中注入 iLdc，并且

使 iLdc>0，就能够调整 CV∆ ，使之减小并趋近 0；当 CV∆ <0时，只要在电感电流

中注入 iLdc，并且使 iLdc<0，就能够调整 CV∆ ，使之减小并趋近 0。由以上分析

发现，注入的电感电流直流分量 iLdc的符号与 CV∆ 一致，并且式(4-15)表明中点

电位调整的幅度与注入的直流分量的幅值成线性关系。为此，可以将电容电压

偏差前馈到电流环路解决中点电位平衡的问题[55]。但是，由于系统电压环路采

用了 PI控制，因此在电流环注入的电容电压差值信号，受到了系统的抑制，并
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不能够产生良好的控制效果。 
研究系统的控制环路发现，对于双闭环控制的 TL-HB逆变器，将电容电压

差值信号注入到电压环路，同样能够实现对电感电流的调整，从而实现对中点

电位的控制。并且，这样的设计，注入的电容电压差值信号能够不受系统中电

压环的控制方式影响，实现对中点电位的控制。 
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图 4.5 带中点电位平衡控制的 TL-HB逆变器复合控制框图 

带有中点电位平衡控制的 TL-HB逆变器复合控制框图如图 4.5所示。对于

采用复合控制的 TL-HB逆变器，将电容电压差值信号注入到电压环路并不能很

好的控制电容中点电位。因为在双闭环电压回路注入的电容电压差值信号，仍

然处于复合控制环路内部，将被视为扰动信号，而被系统中嵌入的重复控制器

抑制，其调整中点电位的能力也因此被削弱甚至消除。因此，本文设计了如图

4.5 所示的将电容电压差值信号注入电压参考信号的方法，实现了对中点电位

平衡的控制。 

4.3 仿真结果与分析 

4.3.1 不同 θ值对中点电位影响 

图 4.6 为 TL-HB 逆变器在不带中点电位平衡控制时输入侧电容 C1、C2电

压 VC1、VC2 的仿真波形。电容电压初始值 VC10=VC20=350V，输入侧电容

C1=C2=2000µF，输入直流母线电压 Vdc=700V，输出电压 Vo=220VAC，输出频

率 fo=50Hz，阻性负载 1kW。 
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(a) θ=0 (a) θ=π/2 

图 4.6 不同 θ值时的电容电压波形 

图 4.6(a)、(b)的仿真波形和以上的理论分析一致，验证了以上分析的正确

性。并且可以发现如果 θ≠k·π/2，（k=1、2、⋯⋯，k 为自然数），电容电压差

值在系统开始工作后逐渐变大，将导致系统不能正常工作。 

4.3.2 不带中点电位平衡控制的系统仿真 

图 4.7 为无中点电位平衡控制的双闭环控制 TL-HB 逆变器和复合控制

TL-HB逆变器的输入侧电容 C1、C2电压 VC1、VC2和输出电压 Vo的仿真波形。

仿真条件：电容电压初始值 VC10=400V，VC20=300V，输入侧电容 C1=C2=2000µF，

输入直流母线电压 Vdc=700V，输出电压 Vo=220VAC，输出频率 fo=50Hz，阻性

负载 1kW。 

  
(a) 双闭环控制系统输出电压 (b) 复合控制系统输出电压 
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(c) 双闭环控制系统电容电压 (d) 复合控制系统电容电压 

  
(e) 双闭环控制系统桥臂电压 VAB (f) 复合控制系统桥臂电压 VAB 

图 4.7 不带中点电位平衡控制的系统仿真波形 

图 4.7 可以看出，输入侧电容电压初始值不相等时，系统不能实现其电压

的自动均衡，并且电容电压差值逐渐变大，输出电压严重畸变，系统不能够正

常工作，和前面的分析完全一致。因此，中点电位平衡控制的研究对于 TL-HB

逆变器的研究具有重要的意义。 

4.3.3 带中点电位平衡控制的系统仿真 

图 4.8 为带中点电位平衡控制的双闭环控制 TL-HB 逆变器和复合控制

TL-HB逆变器的输入侧电容 C1、C2电压 VC1、VC2和输出电压 Vo的仿真波形。

仿真条件：电容电压初始值 VC10=400V，VC20=300V，输入侧电容 C1=C2=2000µF，

输入直流母线电压 Vdc=700V，输出电压 Vo=220VAC，输出频率 fo=50Hz，阻性

负载 1kW。 



三电平半桥逆变器研究 

38 

  
(a) 双闭环控制系统输出电压 (b)复合控制系统输出电压 

  
(c) 双闭环控制系统电容电压 (d) 复合控制系统电容电压 

图 4.8 带中点电位平衡控制的系统仿真波形 

图 4.8的可以看出电容电压在 t=0.06s前就已经实现了均衡，表明本文提出

的中点电位平衡控制策略效果明显。 

4.4 本章小结 

本章就二极管箝位型 TL-HB 逆变器电容中点电位不平衡的原因以及中点

电位平衡控制方法展开相关分析和讨论，并提出了 TL-HB逆变器中点电位平衡

的控制方法。通过仿真验证了中点电位不平衡的相关理论分析，以及本文提出

的中点电位平衡控制方法的可行性。 
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第五章 样机设计及实验与分析 

以前面几章研究的内容为基础，本章完成了 TL-HB逆变器样机的设计与实

验。此处设计的 TL-HB逆变器样机在第四章研究的基础上分别验证了第二章和

第三章研究的逆变器控制方法。 

5.1 总体设计 

本文样机基于以 TI公司的 DSP芯片 TMS320LF2407为处理器的逆变器控

制平台，以 TL-HB为主电路架构，其系统设计框图如图 5.1所示。 

OC

OL

1S

2S

3S

4S

1D

2D

1C

2C

OVinV

驱动电路

辅助电源

   12
   5

V
V

±
+

20 4V ×

Li OV

1CV 2CV

DSP

PWM
1~4 GN

D
+1

2V

+5V
GND

-12V
+12V

辅助电源

 

图 5.1 TL-HB逆变器系统框图 

如图 5.1，系统结构分为主功率电路、采样电路、驱动电路、辅助电源、

数字控制平台和控制程序等多个部分。 

5.2 主功率电路 

电路采用二极管箝位型 TL-HB逆变拓扑，结构如图 2.1所示，样机参数为： 

输入电压 Vin：610±20 V DC 

输出电压 Vo：200±1% V AC 
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输出频率 fo：50Hz 

输出容量 S：600VA 

5.2.1 输入分压电容 

直流母线电容起到储存能量，保证逆变模块为电压源特性的作用。基本的

直流母线电容容量应满足式(5-1)： 

 
in

QC
V
∆

≥
∆

 (5-1) 

其中 ∆Q 指电容充放电电荷量，∆Vin指输入电容电压波动大小。本文设计

的样机为单相 TL-HB逆变器，直流侧电压经由三相交流市电整流得到，那么 ∆Q

最大值计算公式如下： 

 
1 1 1[arcsin( )]

4 2 12
1 1 1[arcsin( )]

4 2 12

sin
in in

o in o

in in

o in o

V V
f V f

V V L
f V f

Q t I tdtω
−∆

+ −

−∆
− −

∆ = ⋅∫  (5-2) 

IL为逆变器电感电流有效值，fo为基波频率，由式(5-1)和式(5-2)可以得出 

在母线允许波动±20V时的电容值为 885µF。本文选用 4只耐压 450V1000µF的

电容按 2只并联后分别实现输入电容 C1、C2，再串联的结构实现 1000µF的输

入电容。 

5.2.2 功率开关管和箝位二极管 

由主逆变器的结构可知，其开关管 S1~S4承受电压为 Vin/2=310V，考虑 1.5

倍的裕量，选用开关管的耐压为 500V。在输出额定电流时，开关管的电流值大

小与电感电流等同，为： 4.76AL o CI I I= + =& & & 。考虑电感上电流波动，取 25%，

开关管电流峰值为 ILp=7.57A，考虑 1.5倍的裕量，开关管的电流幅值为 11.36A。

根据计算选取功率 MOSFET 管 IRFP460，其耐压为 500V，额定电流 20A。而

箝位二极管承受的电压与开关管相同，考虑裕量，选取 IXYS 公司的

DSEI30-06A，其耐压为 600V，额定电流为 30A，反向恢复时间为 35ns。 

5.2.3 输出滤波电感、电容 

本文滤波器设计采用 LC 滤波器，其截止频率为 fc= 1/ / 2o oL C π ，特征阻

抗 /o oL Cρ = 。滤波器设计一般取 ρ=(0.5~0.8)·Ro，fc=(0.05~0.1)·fs。本文设
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计 Ro=66.7Ω，fs=30kHz，取 ρ=0.5·Ro，fc=0.05·fs，可计算得：Lo=2.6mH，Co=4.4µF。

结合仿真效果选取滤波电感 Lo为 2mH，滤波电容 Co为 20µF。 

5.3 软件设计 

实时控制系统的特点决定了它必须具有快速的响应，为此本文的软件设计

采用中断模式。控制软件由一个主程序和一个主中断程序组成：主程序主要用

于系统的初始化以及检测开关信号等；主中断程序用于进行逆变器电压、电流

调节器的控制、峰值电压检测、峰值电流检测、电容电压检测、保护、偏磁调

节、电容电压均压调节等。主中断流程图如图 5.2所示： 

N

N Y

Y

N

N

Y

Y

Y

N

开始

ADC及相关计算

需要进行AD中心值校准？

开机状态

有保护信号？

是闭环调节吗？

读基准正弦表

调用保护子程序

ADC校准计算

产生开环PWM信号

中断返回

电压电流环路计算

读基准正弦表

电容电压均压调节

重复控制运算

偏磁校正

死区补偿

产生PWM信号

相关指针+1指针复位

一个周期结束？

 
图 5.2 主中断程序流程图 
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5.4 实验结果与分析 

图 5.3为采用双闭环控制的 TL-HB逆变器相关实验波形。 

oV

oi

10ms / div  

(a) 空载输出电压 (b) 空载输出电压频谱分布 

oV

oi

100ms / div  

oV

oi

20ms / div  

(c) 突加 400W阻性负载时输出波形 (d) 左图的展开图 

oV

oi

100 /ms div  

oV

oi

20ms / div  

(e) 突卸 400W 阻性负载时输出波形 (f) 左图的展开图 
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oV

oi

10ms / div  

(g) 阻性满载输出波形 (h) 满载输出电压频谱分布 

(i) 阻性负载时输出电压外特性 (j) 阻性负载时输出电压 THD变化波形 

oV

oi

100ms / div  

oV

oi

20ms / div  

(k) 突加 400VA整流性负载输出波形 (l) 左图的展开图 
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oV

oi

100ms / div  

oV

oi

20ms / div  

(m) 突卸 400VA整流性负载时输出波形 (n) 左图的展开图 

oV

oi

10ms / div  

(o) 整流性满载输出波形 (p) 整流性满载输出电压频谱分布 

(q) 带整流性负载的输出电压外特性 (r)带整流性负载的输出电压 THD变化情况

图 5.3 双闭环控制 TL-HB逆变器实验波形 

（注：1、频谱分布图是应用 Matlab工具对示波器记录的实验数据分析所得； 
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2、外特性、THD随负载变化情况的数据来自功率分析仪记录数据。） 

表 5.1双闭环控制整流性负载条件下输出电压基波及低次谐波含量(V) 

    f(Hz) 

S(VA) 
50 100 150 200 250 300 350 400 450 

0 284.10 1.92 0.82 0.20 0.77 0.21 0.55 0.09 0.14

600 284.53 1.86 7.43 0.56 6.18 0.04 1.68 0.10 0.33

（注：此表数据为示波器记录数据经 Matlab工具计算所得。） 

综合图 5.3 以及表 5.1 的记录来看，采用带有效值调节的双闭环控制时，

TL-HB逆变器空载和带阻性负载时输出电压波形质量较好，THD<1%；外特性

较硬，输出电压有效值变化范围<0.5%；突加、突卸负载时表现出的动态特性

良好。带整流性负载时，输出电压存在削顶现象，且电压波形畸变随负载的增

加明显增大。通过表 5.1的数据可以发现输出电压中主要谐波成分为奇次谐波。 

图 5.4为采用复合控制的 TL-HB逆变器相关实验波形。 

oV

oi

10ms / div   

(a) 空载输出波形 (b) 空载输出电压频谱分布 

oV

oi

100ms / div  

oV

oi

20ms / div  

(c) 突加 400W阻性负载 (d) 左图的展开图 
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oV

oi

100ms / div  

oV

oi

20ms / div  

(e) 突卸 400W 阻性负载 (f) 左图的展开图 

oV

oi

10ms / div  

(g) 阻性满载输出波形 (h) 阻性满载输出电压频谱分布 

(i) 阻性负载条件下输出电压外特性 (j) 阻性负载条件下输出电压 THD变化情况
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oV

oi

100ms / div  

oV

oi

20ms / div  

(k) 突加 400VA整流性负载 (l) 左图的展开图 

oV

oi

40ms / div  

oV

oi

20ms / div  

(m) 突卸 400VA整流性负载 (n) 左图的展开图 

oV

oi

10ms / div  

(o) 整流性满载输出波形 (p) 整流性满载输出电压频谱分布 
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(q) 带整流性负载的输出电压外特性 (r)带整流性负载的输出电压 THD变化情况

图 5.4 复合控制 TL-HB逆变器实验波形 

表 5.2复合控制整流性负载条件下输出电压整基波及低次谐波含量(V) 

   f(Hz) 

S(VA) 
50 100 150 200 250 300 350 400 450 

0 284.00 2.36 0.59 0.29 0.35 0.14 0.26 0.11 0.08 

600 284.49 2.26 0.66 0.36 1.21 0.03 0.36 0.11 0.24 

（注：此表数据为示波器记录数据经 Matlab工具计算所得。） 

综合图 5.4以及表 5.2来看，采用复合控制的 TL-HB逆变器空载、带阻性

负载时输出电压波形质量均较好，THD<1%；带整流性负载性能得到大幅提高，

输出电压波形质量较好，无削顶现象，THD<1%；逆变器外特性较硬，输出电

压有效值变化范围<0.5%；突加、突卸负载时动态性能良好。 

图 5.5为系统不同 PI参数条件下的相关实验波形。 

oV

oi

100ms / div  

oV

oi

10ms / div  

(a) Kpi=8, Kpv=0.2, Kiv=7290时 Vo、iL (b) 左图的展开图 
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oV

oi

4ms / div  

oV

oi

4ms / div  

(c) Kpi=15.8，Kpv=0.1，Kiv=3690时 Vo、iL (d) Kpi=21.7，Kpv=0.075，Kiv=2687时 Vo、

iL 

图 5.5 不同 PI参数条件下的实验波形 

图 5.5(a)、(b)为系统电流环比例系数 Kpi=8、Kpv=0.2、Kiv=7290时的输出电

压和电感电流波形，电感电流纹波过大，系统不稳定，开机失败。图 5.5(c)、(d)

为系统稳定工作时两组不同控制参数下的输出电压和电感电流波形，通过比较

发现图 5.5(d)的电感电流波形纹波更小。由此可以看出，控制参数中的比例系

数、积分系数过大时对系统稳定性不利，并且影响输出波形质量。 

图 5.6 为不采取中点电位平衡控制以及采用中点电位平衡控制的对比实验

波形。 

1 2C CV V

oV

400ms / div  

1 2C CV V

oV

400ms / div  

(a) 无中点电位平衡控制时的输出电压及

输入侧电容电压波形 

(b) 有中点电位平衡控制时的输出电压及

输入侧电容电压波形 

图 5.6 中点电位平衡控制效果 

通过观察图 5.6(a)可以发现，不采用中点电位平衡时，在系统缓启动过程
中电容电压差值不断增大，导致系统开机失败；图 5.6(b)则显示系统采用中点
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电位平衡控制时，电容电压差值在系统闭环后逐渐减小，系统工作稳定。 

1 2C CV V

oV

10ms / div  
图 5.7有中点电位平衡控制时稳态输出波形 

图 5.7 为采用中点电位平衡控制稳态时输入侧电容电压波形以及输出电压

波形，其中电容电压平衡效果良好，验证了本文采用的中点电位平衡控制方法

的可行性。 

5.5 本章小结 

本章主要设计了一台 TL-HB逆变器原理样机，并以此为平台完成了双闭环

控制和复合控制的相关实验。给出了双闭环控制和复合控制的 TL-HB逆变器的

相关实验波形和实验数据，通过实验验证了前面各章的相关论点。 
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第六章 全文总结与展望 

6.1 本文的主要工作 

本文着重对基于 DSP 的 TL-HB 逆变器的控制方法进行了研究和分析。主

要研究了 TL-HB 逆变器的双闭环控制和基于重复控制和双闭环控制的复合控

制方法，研究了中点电位不平衡的机理和中点电位平衡的控制方法，并提出了

适合单相 TL-HB逆变器和 HB逆变器的中点电位平衡控制方法。所研究的复合

控制方法提高了逆变器稳态精度，动态性能，特别是提高了逆变器带整流性负

载的能力。 

本课题主要做了以下几方面的工作： 

(1)分析了双闭环控制逆变器的工作原理和设计方法，并完成了双闭环数字

控制逆变器的设计，通过仿真和实验验证了数字双闭环控制方法的可行性。 

(2)分析了重复控制的基本原理、稳定性和误差收敛性等性质，提出了基于

双闭环控制和重复控制相结合的复合控制技术，并通过仿真和实验验证了这种

复合控制方法具有良好的稳态性能和动态性能，并大大提高了逆变器带整流性

负载的能力。 

(3)分析了 TL-HB 逆变器中点电位不平衡的原因、中点电位不平衡所带来

的不良后果以及中点电位平衡的控制方法。并针对带有积分控制和其他具有无

静差性质的控制的 TL-HB逆变器，提出了有效的中点电位平衡控制方法，通过

仿真和实验证明了该方法具有良好的中点电位平衡控制效果。 

6.2 后续研究工作的展望 

由于课题时间的限制以及本人专业水平有限等原因，本课题在以下几方面

尚需进一步的研究： 

(1)由于当前主电路 PCB 设计的不合理导致开关管电压尖峰过大，输入和

输出参数没有达到设计指标，有待进一步改进主电路 PCB的设计，降低电压尖

峰，实现原先设计的逆变器指标。 

(2)所提出的中点电位平衡控制方法在中点电位平衡控制方面有着良好的
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控制效果。在输入侧电容电压初始电压相差 100V 的前提下也能够很好的实现

电容的均压。但是所提出的中点电位平衡控制方法使得输出电压中存在微小的

直流分量，对逆变器的性能略有影响。这方面的研究，有待进一步完善。 
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