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三相LCL电压源型逆变器的

新型入网控制策略

并网时采用LCL型滤波器相对于L型滤波器在同样谐波

标准以及比较低的开关频率的条件下，能够采用较小的电感

设计，减少了系统的体积和降低损耗。但LCL型滤波器由

于电容支路的加入也使电压源型逆变器的控制系统由一阶变

为三阶，因此设计相应的拓扑结构，针对该拓扑结构，在两

相静止坐标系下建立数学模型，相对于两相旋转坐标系的建

模而言，其避免了旋转坐标系下建模所导致的电流交叉耦合

问题，因此整个系统的控制过程得到简化。最后，采用电容

电流及并网电流双电流闭环的控制策略，通过反馈电容电流

使系统谐振得到抑制，并采用基于期望系统开环对数频率特

性的方法来有效地设置系统参数，且考虑参数的变化对系统

稳定性的影响，通过仿真验证了该控制方法的可行性，且通

过该方法可获得高功率因数的并网电流。
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由于石油、煤炭和天然气等不可

再生能源的大规模开发使用而引发的环

境污染和不可再生能源日趋枯竭等问

题，风能、太阳能等可再生清洁能源的

利用及其发电技术成为新能源发展的重

要组成部分 [1 -2 ]。新能源发电最终的目

的是实现单位功率因数并网，因此并网

控制策略的研究也随之成为研究的热

点。并网控制策略所针对的对象是并网

逆变器，而现今逆变器中逆变桥开关管

的导通与关断几乎都采用PWM（Pulse 

Width Modulation）调制技术。PWM调

制技术主要有SPWM（Sinusoidal Pulse 

Width Modulation）调制技术和SVPWM

（Space Vector Pulse Width Modulation）

调制技术 [3]。当运用PWM调制技术控制

三相逆变桥开关管导通与关断而输出电

流时，所输出的电流会含大量的高次谐

波，如果不进行滤波而直接并网，则会

导致高次谐波流入电网进而降低电能质

量和造成谐波污染[4]。为抑制谐波给电网

造成的污染，满足并网要求，需要在并

网侧设置较大的电感值[5]，然而较大滤波

电感的设置会增加控制系统的惯性，降

低电流内环的响应速度并且增加损耗和

成本。因此合理选择滤波装置成为研究

的重中之重[6-7]。

为获得高质量的并网电能，针对大

功率的并网发电系统，采用LCL型滤波

器[8]。LCL型滤波器相对于L型滤波器而

言，其具有三阶低通滤波特性，对于相

同的谐波标准和较低的开关频率，其可

采用较小的滤波电感[9]。

LCL型滤波器仍然存在一定缺陷。

LCL型滤波器由于电容支路的加入，增

加了控制系统设计的困难以及造成系统

发生谐振。针对由电容支路的加入所造

成的谐振问题，最简单，最直接的方法

就是在滤波回路中串入电阻来增加系统

的阻尼，但是阻尼电阻的加入虽使系统

谐振得到抑制，但也会增加系统损耗，

降低系统效率，尤其是在大功率场合，

阻尼电阻发热比较严重。

针对以上问题，选择在两相静止坐

标系下建立三相并网逆变器数学模型，

避免两相旋转坐标系下并网电流的交叉

耦合，其次采用并网电流外环、电容电

流内环双电流闭环的控制策略实现其有
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三相LCL电压源型逆变器的新型入网控制策略

效并网，最后通过反馈电容电流来抑制系统谐振。

由于该并网逆变器数学模型是在两相静止坐

标系下建立的，此时采用传统的PI调节器不能实现

交流电流的无静差控制，再加上电流内环对准确

性要求不高，仅侧重于快速性 [10]。因此在并网电

流外环、电容电流内环上，分别采用PR（比例谐

振）控制器与P（比例）控制器对系统进行调节控

制，通过对其参数的准确计算，将其合理运用于

并网系统中，确保系统具有较好性能的同时也拥

有一定的鲁棒性。仿真结果表明，针对并网逆变

器，采用该控制策略能达到单位功率因数并网的

目的。

基于三相LCL型滤波器的并网逆变器数学

模型

基于LCL型滤波器的并网逆变器拓扑结构如图

1所示。图1中，Udc为直流侧电压；ua、ub和uc为逆

变器侧三相电压；uga、ugb和ugc为网侧三相电压；

uCa、uCb和uCc为三相滤波电容电压；i1a、i1b和i1c为

逆变器侧三相电流；iCa、iCb和iCc为流入滤波电容的

三相电流；iga、igb和igc为网侧三相电流。

根据该拓扑结构可得三相静止坐标系下其状

态方程为

（1）
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以LCL型滤波器电压、逆变侧电感电流和网侧

电感电流为状态方程的状态变量，对式（1）进行

Clark变换。将三相静止坐标系 （abc）下的变量变

换到两相静止坐标系（αβ），可得对应的状态方

程为

（2）
d
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对该两相静止坐标系下的状态方程进行

Laplace变换，得其在复频域下的表达式为

图1  基于LCL型滤波器的并网逆变器拓扑结构
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（3）
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由式（3）可以看出，电流和电压没有出现交

叉耦合。因此可方便获得LCL滤波器输入电压与输

出电流的传递函数关系。根据该表达式可得出Uα

与ICα、Uβ与ICβ以及UCα与I2α、UCβ与I2β的数学关系，

即

（4）
U! = FU1IC! ! FU2Ig!
U" = FU1IC" ! FU2Ig"

"
#
$

%$

  
（5）UC! = FI1I2! + FI2Ig!

UC" = FI1I2" + FI2Ig"

!
"
#

$#

其中， FU1 = (L1s+ R1 )+
(L1 + L2 )
C(L2s+ R2 )

+
(R1 + R2 )
Cs(L2s+ R2 )

，

FU2 =
L1s+ R1
L2s+ R2

，FI1＝L2s＋R2，FI2＝Cs。

控制策略的提出

针对该电流双闭环控制策略，忽略滤波电感

的电阻R1、R2的影响，由图1可得逆变侧电压与并

网电流之间的传递函数为

  
（6）G1(s) =

Ig
U (s)

=
1

L1L2Cs
3 + (L1 + L2 )s

由式（6）可以看出，该特征方程缺少了s 2

项，进而造成系统发生谐振。此时可在并网电流

处增加一个二次微分项，增加完后，可得

  
（7）!G1(s) =

Ig (s)
!U (s)

=
1

L1L2Cs
3 + K1s

2 + (L1 + L2 )s

根据式（7），分别令K1＝0与K1＝1及L1＝1 mH，

L2＝1.6 mH，C＝20 μF，可得 LCL滤波器未引入

二次微分项与引入二次微分项后的响应曲线如图2

所示。

由图2可看出，LCL滤波器在没引入并网电流

的二次微分项时，在系统谐振频率处发生谐振，而

引入并网电流的二次微分项后该谐振得到了抑制，

而且LCL滤波器在低频段和高频段分别以－20 dB/

十倍频程和－60 dB/十倍频程衰减，所以该滤波器

具有较好的控制性能和滤波性能。

针对常规的电压外环电流内环控制方法，上

述的控制策略是通过网侧电流乘以二次微分项反

馈叠加到桥臂侧电压进而作用到LCL滤波器上。

而对于所描述的控制系统由于二次微分项直接作

用于LCL滤波器的电容电流，因此借鉴上述控制策

略，采用电容电流乘以二次微分项来反馈作用到

LCL滤波器，进而实现抑制谐振的效果。由于电网

相对于三相并网逆变器而言相当于一无穷大电压

源，因此逆变器并网后输出电压固定，所以要想

实现单位功率因数并网只需控制并网电流即可。

综上所述，采用并网电流外环、电容电流内

环双电流的控制策略并且通过相应控制器来实现

该逆变器有效并网。

由于在两相静止坐标中，采用常规的PI控制器

不能实现电流无静差的跟踪，因此在电流外环上

采用比例谐振（PR）控制器。常见的结构主要有

以下两种[11]。

第一种为

  
（8）!R =

s
s2 +!s

2

第二种为

  
（9）R = 1

s2 +!s
2

式（8）、式（9）在谐振角频率（基波频

率）ωs处均有无穷大增益，所以可对角频率为ωs的

正弦信号进行无差控制。式（8）在谐振角频率处

图2  LCL滤波器引进微分项的对数频率特性
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会引入90°的相角滞后，式（9）在谐振角频率处会

引入180°的相角滞后，针对系统相角裕度的增加来

考虑，式（8）更合适。因此采用的比例谐振控制

器为

  
（10）KPR = KP + KR

s
s2 +!s

2

式中，KP为比例项的增益系数；KR为谐振项的增

益系数。

综上所述，可得出并网电流外环与电容电流

内环的控制方程为

  
（11）
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（12）

U! = KuP (IC!
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U" = KuP (IC"
! " IC" )" FUUg!

#
$
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式中，K iP、KuP为比例谐振控制器的比例系数；

KiR为比例谐振控制器的谐振系数；I*
2α、I*

2β分别为

α轴、β轴上并网电流的给定值；I*
Cα、I*

Cβ分别为α

轴、β轴上电容电流的给定值。

从式（11）、式（12）可见，α轴上的电流电

压及β轴上的电流电压能实现独立控制。

根据以上理论推导可知系统的控制示意图如

图3所示。

 

控制框图及参数的设计

针对本文的双电流闭环控制策略，电流外环

给定指令是电网电流指令，把电网电流给定值与

实际的电网电流反馈值进行比较，比较的结果经

PR控制器后得电容电流的参考值，再把比较的结

果经过P调节器后得到的电压指令送给并网逆变

器。由于α轴与β轴具有对偶性[12]，仅以α轴为标准

来设计控制器的参数。系统的控制框图如图4所示。

 

图4中，KPWM为逆变桥的等效增益；T为考虑

PWM控制的小惯性延迟及电流环采样的延迟后的

时间常数，一般将其取为开关周期的一半；电感L1

和L2的寄生电阻分别为R1和R2，通常比较小，可以

忽略。由于PR控制器实际上为PI控制器在静止坐

标系上的表达形式，所以按照设计PI控制器参数的

方法来设计PR控制器的参数，并且选择忽略系统

在频域响应较小的相应项。根据以上系统控制框

图可得系统的开环传递函数为

  
G(s) = a2s+ a1

b4s
5 +b3s

4 +b2s
3 +b1s

2
=

a2s+ a1
s2 (b4s

3 +b3s
2 +b2s+b1 )

（13）

由于T比较小，所以忽略上式中T的有关项。

所以开环传递函数改为

  
（14）G(s) = a2s+ a1

b3s
4 +b2s

3 +b1s
2
=

a2s+ a1
s2 (b3s

2 +b2s+b1 )

相应的系统的闭环传递函数为

  
（15）! (s) = a2s

2 + a1
b3s

4 +b2s
3 +b1s

2 + a2s+ a1
其中，a 2＝K iPK uPK PWMA 1，a 1＝K iRK uPK PWMA 1，

b 4＝L 1L 2CT≈0，b 3＝L 1L 2C，b 2＝ ( L 1＋L 2) T＋

KuPKPWML2C≈A2KuPKPWML2C，b1＝L1＋L2。

根据劳斯稳定判剧，可知要使系统稳定必须

要满足下列条件，即

L1 + L2 ! Ki PL1 � 0
Ki PL1 + Ki PL2 ! Ki P

2 L1 ! KPWMKiRKuPL2C � 0

"
#
$

%$  
令系统的开环传递函数为

图3  基于LCL滤波器并网逆变器的控制示意图
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（16）G(s) = K (K1s+1)

s2 (K2
2s2 + 2!K2s+1)

其中， K =
KuPKiRKPWM
L1 + L2

， K1 =
KiP
KiR

，

K2
2 =

L1CL2
L1 + L2

， 2!K2 =
KuPKPWML2C
L1 + L2

。

式中，ξ为阻尼比，一般取ξ＝0.707。

采用期望系统的开环对数频率特性的方法来

确定控制器的参数。如图5所示，在低频段为保

证系统的稳态准确度，所以低频段的对数幅频特

性曲线的斜率为－40 dB/dec，中频段应使系统具

有一定的中频带宽来确保系统的稳定裕度和平稳

性，系统的幅频特性曲线以－20 dB/dec穿过0 dB

线，而高频率可使系统幅频特性曲线的斜率恢复

为－40 dB/dec来增强系统的抗干扰能力。

 

基于系统的期望开环对数频率特性可知1/K2＞
1
K2
� K � 1

K1
＞1/K1；系统的中频带宽h＝ω 2/ω 1＝K1/K2，一

般取h＝10，则K1＝hK2，而K2 =
L1CL2
L1 + L2

；由上文

可知， KuP =
2!K2 (L1 + L2 )
KPWML2C

，选取满足上述不等

式的K值可计算出 KiR =
KL1 + KL2
KuPKPWM

；最后由以上已

计算的参数可得KiP＝K1KiR。

至于电感与电容的取值跟上文中的取值一

样，C＝20 μF，L1＝1×10－3H，L2＝1.6×10－3H，

由上式计算K2＝1.109×10－4，K1＝1.109×10－3，

则K的取值范围为0.81×106＜K＜0.81×107，这

里选K＝2.18×106，逆变桥等效增益KPWM＝200，

电流环的反馈系数A1＝A2＝3.21×10－3，则可得

到一组控制参数，KuP＝16.01，KiP＝0.613，KiR＝

553.031。

在满足劳斯稳定判据的前提下，可得到系统

的开环对数频率特性如图6所示。系统的相位裕度

为51.14 dB。

 

实际的LCL型滤波器中，滤波电感和电容的数

值会由于外界环境温度的变化而发生变化，因此

系统在实际运行时，运行参数会与理论上的参数

有一定的误差，进而影响系统的稳定性。下面分

别考虑电容C，电感L1和电感L2变化±50%时，系

统的幅值裕度和系统的相角裕度的变化情况，如

图7所示。

由图7可知，电容C的参数在±50%变化时，

系统的相角裕度的变化范围为39.32°～69.13°，系

图5  期望系统的开环对数频率特性曲线
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图6  系统对数频率特性
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（a）C变化±50%时系统的开环频率特性

（b）L1变化±50%时系统的开环频率特性
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统的幅值裕度的变化范围为11.93～13.32 dB；电

感L1的参数在±50%变化时，系统的相角裕度的变

化范围为45.12°～60.66°，系统的幅值裕度范围为

12.01～14.98 dB；电感L2的参数在±50%变化时，

系统的相角裕度变化范围为31.47°～65.73°，系统

幅值裕度的变化范围为12.13～13.39 dB。

仿真结果分析

在Matlab/Simulink中搭建仿真模型。电网线

电压为380 V，频率为50 Hz，直流侧母线电压为

600 V，开关频率为10 kHz，调制方式采用空间矢

量脉宽调制。

当采用上述控制策略时，三相并网电流以及

电压的波形如图8所示。并网电压的幅值为312 V，

并网电流的幅值为20 A，并网电流与并网电压相位

几乎一致，功率因数接近于1，实现了高功率因数

并网的要求。

当t＝0.05 s时，并网逆变器交流侧负载从满载

突变为半载以及从满载突变为半载时系统的动态

响应波形图如图9所示。

 

由图9可知，无论并网逆变器的负载如何变

化，即从半载变为满载还是从满载变为半载。该

系统仍然能够保持高功率因数运行，具有良好的

动态性能。

结束语

采用反馈电容电流及并网电流双电流环的

控制策略，建立基于LCL型滤波器的三相并网逆

变器的数学模型，通过坐标变换得到该并网逆变

器在两相静止坐标系下的数学模型，避免了两相

旋转坐标系下复杂的解耦计算，内环采用比例控

制器，外环采用比例谐振控制器来进行控制，采

用期望系统的开环对数频率特性的方法来确定控

制器的参数并分析了当系统参数变化时系统的动

态性能和稳定性。仿真表明，该控制策略在保证

系统稳定性的同时，也使系统具有优良的动态性

能，并且获得高的进网电流功率因数。
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（c）L2变化±50%时系统的开环频率特性

图7  LCL滤波器参数变化时系统的bode图
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 满功率并网三相电流波形如图9所示。此时测

量电流谐波分量总THD在4.5%左右，7次的THD最

大为3.2%，13次的THD为1.2%，如图10所示。并

网电流谐波含量整体满足国标要求。

 

结束语

通过自主研发的20 kW三电平光伏逆变器的样

机，获得了良好的并网波形以及满功率的电压和

电流波形，并验证了两种方式下的中点平衡控制

方式，证实了控制策略的可行性。目前样机已经

进入并网运行阶段，完成型式试验后，将随着公

司的微电网项目投入现场使用。
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图9  逆变器满功率并网时的三相电流波形
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