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基于级联 Ｈ 桥整流器的双闭环解耦控制策略研究

崔镜宇， 王　 静

（中铁二院工程集团有限责任公司， 成都 ６１００３１）

摘　 要： 针对级联式电力电子变压器模块的功率、电流失调以及工作状态不平衡所造成的控制策略无法设定的问题， 本文以

单相 ｄ － ｑ矢量转换技术为理论基础，引入虚拟相，并引入了双闭环控制理论，建立了电流内环控制器与电流外环控制器，实现

了级联Ｈ桥整流器各模块共同占空比的控制策略。 最后通过仿真实验进行验证。 实验结果显示，本文提出方案能够有效减少

无功损失，提升电能输送效率，增强系统运行的稳定性。
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０　 引　 言

随着电力电子技术的发展，电力系统的管理模

式也出现明显变化，如具备变压、电力隔离、功率调

整单元和新能源接入功能的电力电子变压器开始陆

续应用于实践中，也称作固态变压器、智能变压器

等，有关基础理论与关键技术方面的研究也日益引

起学界关注［１］。 由于大功率开关器件的蓬勃发展，
电力电子科技在电力运行中的运用也逐渐增多，各
种利用电力电子转换技术的电力变压器、即电力电

子变压器（ＰＥＴ）随即问世，并迅速成为研究热门。
面向智慧电网的 ＰＥＴ 已经不是一种简单的“变压

器”，而是一种具备了电力隔离、与可再生能源并网

连接等多项功能的高智能化电力电子设备［２］。 在

电力电子变压器的开发历程中，可将其拓扑结构粗

略归纳为 ３ 种类型，分别是：单级型、两级式和三极

式。

　 　 ３ 类 ＰＥＴ 拓扑结构如图 １ 所示。 这 ３ 种结构都

可以完成电压变换与能量传递，但仍需指出，三极式

ＰＥＴ 可行性高、功能全面，且控制相对简单［３］。
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图 １　 ３ 类 ＰＥＴ 拓扑

Ｆｉｇ． １　 Ｔｈｒｅｅ ｔｙｐｅｓ ｏｆ ＰＥＴ ｔｏｐｏｌｏｇｙ

　 　 采用级联结构的电力电子变压器固然拥有许多

传统电力变压器的优点，但是也有着新问题、那就是

各个模块间的功率和电压平衡。 这需要通过控制策



略合理调控各个模块的工作模态来加以解决。 考虑

到传统的 ＰＩ 调节控制方式对工频信号的补偿效果

并不好这一现实状况，本文选择了基于单相 ｄ － ｑ 矢

量转换理论的共同占空比调节方式。 该种控制方式

的核心是将工频运动信息通过与指定的矩阵相乘，
从而把在静止坐标系下的工频运动的信息变换为在

转动坐标系下的直流信息，当进行坐标转换后控制

对象也将从交流信息转换为直流信息，就可以使用

传统的 ＰＩ 调节来对控制目标进行调节和补偿。

１　 级联 Ｈ 桥整流器

由于目前功率开关器件的耐压等级不高，但是

分析后可知，电力电子变压器的输入整流级采取级

联拓扑，具有结构简单、控制简单、模块化、易扩展等

长足优势而获得了广泛应用。 运用时若通过适当调

节，就能使系统各个模块的直流输出电压满足一致

性要求，这种设备在运行过程中还可以将交流高压

侧的电压均衡地分摊在各个模块上，进而提高了整

个整流器的耐压级别，并且减少了开关元件的直接

并联，从而能够降低了系统开关元件的保护电路。
级联 Ｈ 桥整流器设计如图 ２ 所示。
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图 ２　 级联 Ｈ 桥整流器

Ｆｉｇ． ２　 Ｃａｓｃａｄｅｄ Ｈ－ｂｒｉｄｇｅ ｒｅｃｔｉｆｉｅｒ

　 　 由于整流装置都是由单元模块级并联组成，且
各个模块的工作的状况也基本相同，故由单元模块

的工况具体分析可知，在输入侧这种设备与 Ｈ 桥模

块并联，从功率平衡原理可知，交流侧的电压与电流

都能够通过功率传递影响直流侧的电压和电流，同
理，直流侧也能够影响交流侧。 故可利用直流侧的

参数来改变交流侧的参数，也可利用交流侧的参数

改变直流侧的参数。 由开关管状态所产生的整流器

六种工作模式在其他多篇文献中均有论述，这里将

不再赘述。
１．１　 载波移相调制

级联型多电平电路想要取得良好的性能，还需

要有合适的调制方式来与电路进行配合。 目前最普

遍的调制方法，是双载波移相 ＳＰＷＭ 调节。 考虑系

统实现上的可行性，可以选择通过 １ 个调制波和 ２
个相位差为 １８０°的三角载波，在此基础上建立起基

于 ＰＷＭ 的单极倍频调制方式。 载波移相 ＳＰＷＭ 调

制波形如图 ３ 所示。
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图 ３　 载波移相 ＳＰＷＭ 调制波形

Ｆｉｇ． ３　 Ｃａｒｒｉｅｒ ｐｈａｓｅ ｓｈｉｆｔｅｄ ＳＰＷＭ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｗａｖｅｆｏｒｍ

　 　 在图 ３ 中， ｕｒ 是调制波数据信号， ｕｃ１，ｕｃ２ 和 ｕｃ３

是 ３ 个模块的载波数据信号。 ｕＨ１，ｕＨ２ 和 ｕＨ３ 是输出

ＰＷＭ 波， ｕＨ 是从这 ３ 个模块生成的阶跃波。
一个模块 Ｈ 桥的交流侧电压能够形成 ３ 种电

平，依次是 ｕｄｃ、 ０ 以及 － ｕｄｃ。 基于这种方式进行调

节时，级联变换器的交流侧电压可通过电势差 ｕＨ１、
ｕＨ２ 以及 ｕＨ３ 叠加得出，因为这 ３ 个模块的输出电势

差存在一定的夹角，这样在控制过程中，其交流侧输

出电势差以 ｕｄｃ 为基本单元变换，如此一来就可得到

所需要的七电平输出波形。 载波移相调制技术通过
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增大等效开关频数，从而明显提高了交流侧的输入

输出电流波形品质，同时大大减少了交流侧滤波电

感的容积，并还降低了整个系统的开关能量损失。
１．２　 主电路的参数设计

整流级主电路中需要设定的参数，主要是交流

侧的升压电感和直流侧的滤波电容。 交流侧的电感

对整个系统的影响权重非常高，对此可做阐释分述

如下［４］：
（１）将网侧电压和整流桥交流侧电压隔离，通

过施加控制可以改变单位功率因数。
（２）用于电路的储能电感，使级联 Ｈ 桥整流电

压器能够实现升压。
（３）完成交流侧电流滤波，使交流侧电流能够

正弦化。
（４）改善控制器的阻尼特性和稳定性。
对交流侧电子传感器的设计，主要是从系统的

反应快速性及纹波的抑制上进行评测。 研究时若考

虑电流纹波的大小，电感值应尽量选取大值；若考量

系统响应的快速性，电感值应尽量选取小值［５］。
由电流的暂态波形，可得最大电压输入斜率出

现在交流侧或电感电流的零点处，此时对电流的跟

踪响应较为缓慢，就可用响应速度方法来得出电子

感应峰值。 图 ４ 中，是当电感电流为零时的某个开

关电源时间内的电感电压和电流间的波形。 基于网

侧单位功率因数进行控制调节时，对应的电网电压

为零，因此某个开关电源时间内比较于网侧电流时

间为短，这样就可把该开关电源时间内的电网电压

大致地看成零。
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图 ４　 一个周期电流电压波形

Ｆｉｇ． ４　 Ｃｕｒｒｅｎｔ ａｎｄ ｖｏｌｔａｇｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｉｎ ｏｎｅ ｃｙｃｌｅ

　 　 在稳态情况下， 在 ０ ＜ ｔ ＜ Ｔ１ 的区域内，电感电

流波形的平均斜率为：
ｄｉＳ
ｄｔ

＝
Δｉ１
Ｔ１

＝
ｕＳ － ｕＨ

ＬＳ
≈

－ Ｎ ｕｄｃ

ＬＳ
（１）

　 　 在 Ｔ１ ＜ ｔ ＜ Ｔ２ 期间，
ｄｉＳ
ｄｔ

＝
Δｉ２
Ｔ２

＝
ｕＳ － ｕＨ

ＬＳ
≈ ０ （２）

　 　 为满足系统高速响应的特点，必须符合：
Δｉ１ － Δｉ２

ＴＳｗ
≥

Ｉｍｓｉｎω ＴＳｗ

ＴＳｗ
≈ Ｉｍω （３）

其中， Ｉｍ 为交流侧电感电流的最大值； Δｉ１ 与

Δｉ２ 是在 Ｔ１ 与 Ｔ２ 时间范围内的电流变化物理量。 若

将式（１）、式（２）代入式（３），就可得出电感的最大

值，即：

ＬＳ ≤
Ｎ ｕｄｃ Ｔ１

Ｉｍω ＴＳｗ
（４）

　 　 当 ＰＷＭ 的占空比 Ｔ１ ／ ＴＳｗ 到达峰值时，则 Ｔ１ ＝
ＴＳｗ， 对系统产生了最迅速的电流跟踪反馈。 所以，
最大电感应在此取极小值，式（４）也可以变换为：

ＬＳ ≤
Ｎ ｕｄｃ

Ｉｍω
（５）

　 　 再从电感电流的暂态状态分析方法得出，高电

流谐波传动峰值通常发生在电感电流的峰值附近，
此时根据电流纹波条件就可计算出电感取值的最小

值。 图 ５ 为电感电流在最大处时的一开关电源时间

内的电感电压与电感电流之间的变化波形。 在以网

侧单元功率因数工作的情形下进行数据分析，此时

局域网电压即为最大，若某一开关电源时间内相较

于网侧的电压时间过短，可将该开关电源周期内的

电压近似看作最大 ｕｓｍ。
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图 ５　 电感电压和电感电流的波形
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　 　 在稳态条件下，在 ０ ＜ ｔ ＜ Ｔ１ 时间范围内，电感

电流波形的平均斜率为：
ｄｉＳ
ｄｔ

＝
Δｉ１
Ｔ１

＝
ｕＳ － ｕＨ

ＬＳ
≈

ｕＳｍ － Ｎ ｕｄｃ

ＬＳ
（６）

　 　 在 Ｔ１ ＜ ｔ ＜ Ｔ２ 期间，电感电流波形的平均斜率

为：
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ｄｉＳ
ｄｔ

＝
Δｉ２
Ｔ２

＝
ｕＳ － ｕＨ

ＬＳ
≈

ｕＳｍ

ＬＳ
（７）

　 　 由于上述分析都是基于稳态条件下的，其电流

变量必须满足：
Δｉ１ ＝ Δｉ２ （８）

　 　 将式（６）、式（７）代入式（８），可得出 ＰＷＭ 循环

的开启时间 Ｔ１ 和关闭时间 Ｔ２ 符合下式：
Ｎ ｕｄｃ － ｕＳｍ( ) Ｔ１ ＝ ｕＳｍ Ｔ２ （９）

　 　 另外， Ｔ１ ＋ Ｔ２ ＝ ＴＳｗ，可以把 Ｔ２ 用 ＴＳｗ － Ｔ１ 替换，
即可得出：

Ｔ１ ＝
ｕＳｍ ＴＳｗ

Ｎ ｕｄｃ

＝
ｕＳｍ

Ｎ ｕｄｃ ｆＳｗ
（１０）

　 　 假定控制系统中容许最大纹波的输出为 Δｉｍａｘ，
则电感值必须取适当大来符合式中（１０），并保证最

大纹波动幅值永远不大于 Δｉｍａｘ。 则有：

ＬＳ ≥
（Ｎ ｕｄｃ － ｕＳｍ） ｕＳｍ

ΔｉｍａｘＮ ｕｄｃ ｆＳｗ
（１１）

　 　 所以，根据式（４）和式（１１）都可以求得交流侧

电感的取值区域，即：
（Ｎ ｕｄｃ － ｕＳｍ） ｕＳｍ

ΔｉｍａｘＮ ｕｄｃ ｆＳｗ
ΔＬＳ ≤

Ｎ ｕｄｃ Ｔ１

Ｉｍω ＴＳｗ
（１２）

　 　 参考工程实际经验，控制纹波电流幅度最高为

输入正弦交流电流最大峰值的 ５％。
通过级联 Ｈ 桥整流器时选择的双载波移相

ＳＰＷＭ 调制方式以及单级倍频调制方式可确定出这

种级联整流设备的等效开关管电源频率 ｆＳｗ， 为 ６ 倍

开关管开关频率。
根据式（１２）进行分析，同时设置一定的冗余，

这样可确定出交流侧电感 ５００ ｍＨ。
直流侧的电容同样对整个系统有着非常大的影

响，对其主要作用可给出剖析阐述如下［６］：
（１）作为能量储存器件，保持交流侧与直流侧

间的能量平衡。
（２）在直流侧负载突变时一定程度上抑制直流

侧电压的变化，维持系统的稳定性。
（３）作为直流侧的滤波器，进行谐波抑制。
因此，工程设计中直流电容器的技术参数重点

考察抑制谐波和动态特性相关因素。
直流侧电容器放电操作时会形成相应的电流波

形，因此假设直流电压纹波取为额定电流最大值的

百分之一，此时直流侧电容器的取值必须符合：

Ｃ ≥
Ｉｄｃｍａｘ

ωΔｕｄｃ
（１３）

　 　 其中， ω ＝ ２πｆ， ｆ ＝ ５０ Ｈｚ； Δｕｄｃ ＝ ｕｄｃ·１％，ｕｄｃ 为

每个 Ｈ 桥模块直流侧容量压力；还有 Ｉｄｃｍａｘ ＝ ２ ＩＳ，
Ｉｄｃｍａｘ 为直流侧容量输出的峰值， ＩＳ 对应于网侧电流

的有效值。 Ｈ桥模块在进行控制调节时应用了 ＰＷＭ
整流技术，在直流侧输出的信号中存在频率较高的

电压纹波。 根据实际的应用经验可知，这种纹波波

动对直流侧电压的电压稳定性会产生不良影响，这
样就有必要引入直流侧的电容器进行抑制。 一般情

况下，直流侧电压纹波应低于给定值的 ０．１５ 倍，而
本文中选取电压纹波峰值约为直流侧电压的给定值

０．１ 倍。 在分析时，依据上述约束条件，直流侧电容

值必须达到［７］：

Ｃ ≥
ＩＳ

２ ｆｒΔＶｄｃ
（１４）

　 　 其中，若 ｆｒ 表示为直流侧电压二次的纹波信号，
则 ｆｒ ＝ １００ Ｈｚ， Δｕｄｃ ＝ ｕｄｃ·１５％。

充分结合系统工况后，为直流电容考虑相当裕

量，取值为 １ ０００ ｕＦ。

２　 理论分析

２．１　 单相 ｄ－ｑ 矢量变换

要把静态坐标系下的交流信号改变为转动坐标

系下的直流信息， 就必须实现 α － ｄｑ 变换，但是进

行 αβ － ｄｑ变换至少需要两相电路，而研发设计的电

力电子变压器是单相电路， 故需要再找到一相电

路。 为此，本文选择引入一个虚拟相， 通过把原电

路相位滞后 ９０°得到一个与原电路正交的虚拟电

路。
当获得与原来集成电路正交的集成电路后， 通

过 α － ｄｑ 转换矩阵将静止位置改变到转动位置下，
控制信号也从交流转为了直流，之后就能够通过传

统的 ＰＩ 控制方式，对集成电路加以控制和补偿，使
原集成电路获得了期望的效果。

经过解析后可以得出，在 ｄ 轴上的电流分数为有

功电流分数，在 ｑ 轴上的电流分数为无功压力分数，从
而达到了有功电量与无功电量之间的解耦控制［８］。
２．２　 ｄ－ｑ 控制解耦

采用单相 ｄ － ｑ 矢量变换的共同占空比控制时对

应的原理如下，进行采样获得系统侧的电压 ｕＳ 和电

流 ｉＳ 以及模块 １ 的 Ｖｃ１，对这 ３ 个变量进行控制调节，
设置双闭环控制模式，内环针对网侧的电流进行控

制，在调节时应用了 ＰＩ 补偿器，这样就可调节网侧电

流的相位，以及系统功率因数，为系统的高效运行提

供支持。 本系统进行控制时，调节网侧电流与网侧电

压相位保持一致。 外环主要是针对模块 １ 直流侧电压
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进行调节，这可通过 ＰＩ 补偿器实现。 其余 ２ 个模块在

控制过程中应用了模块 １ 同样的控制信号。 这种模式

下，各模块的占空比和直流侧电压的保持一致。
图 ６ 显示出对应的控制策略实现流程情况。 由

图 ６ 可知，采样确定出交流网侧的电压 ｕＳ 与电流

ｉＳ， 进行锁相处理而得到网侧交流电压频率和相位

等相关参数。 对电压 ｕＳ 与电流 ｉＳ， 进行延时 ９０°处
理，得到虚拟相，再经过 αβ － ｄｑ 变换得到旋转坐标

系下的电压电流。 电压外环对比直流侧电压Ｖｃ１ 与

设定值，确定出差值后，进行 ＰＩ 调节而获得内环 ｄ
轴ｉｄ 的给定信号 ｉ∗ｄ ， 此外还根据功率因数约束条件

进行分析，而得到 ｉｑ 的给定信号 ｉ∗Ｓ ， 由于运行过程

中保持单位功率因数，因而设置 ｉ∗Ｓ 为 ０。 经过电流

内环调控后，输出有功和无功占空比分量 ｄｄ 和 ｄｑ，
再经过 αβ － ｄｑ 逆变换得到在静止坐标系下的共同

占空比 ｄα 与 ｄβ， 舍弃掉虚拟相的共同占空比 ｄβ。
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图 ６　 电流解耦策略

Ｆｉｇ ．６　 Ｃｕｒｒｅｎｔ ｄｅｃｏｕｐｌｉｎｇ ｓｔｒａｔｅｇｙ

　 　 在控制过程中载波移相调制 ＳＰＷＭ 的驱动信

号设置参考文献［８］ ～ ［１０］。
　 　 根据文献［８］的研究可知， ｉｄ 和 ｉｓ 存在耦合，这
样在控制时如未进行解耦，则控制效果会受到明显

的影响，因而采取了适当的解耦措施，相关情况参见

图 ６。

３　 双闭环控制系统设计

３．１　 电流内环控制器设计

从结构组成看，电流 ｉｄ 和 ｉｑ 存在一定对称关系，
在控制过程中选择的策略相一致，ＰＩ 调节器保持一

致，因而在研究过程中基于 ｉｄ 为例进行实证分析，
说明电流控制器的设计思路和流程。 电流内环的控

制框图如图 ７ 所示。
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图 ７　 电流内环控制框图

Ｆｉｇ． ７　 Ｃｕｒｒｅｎｔ ｉｎｎｅｒ ｌｏｏｐ ｃｏｎｔｒｏｌ ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ

　 　 分析图 ７ 可知， ＴＳ 为开关周期， ＫＩｐ 和 ＫＩｉ 为比

例和积分增益，为简化分析过程，通过 １．５ ＴＳ 来代替

脉宽调制与采样的延时。 假设系统运行时保持稳

定，没有计入扰动 ｕｄ 以及寄生电阻因素的影响，这
种条件下根据控制框图进行分析，可确定出如下的

开环传递函数：

Ｇｏｉ ｓ( ) ＝
Ｋｐｗｍ（ＫＩｐＳ ＋ ＫＩｉ）

（１．５ ＴＳＳ ＋ １） ＬＳ Ｓ２ （１５）

　 　 基于上述函数进行分析可知，选择积分增益

ＫＩｉ ＝ ０，则可将一组零极点消除，这种条件下此函数

可改写为：

Ｇｏｉ ｓ( ) ＝
Ｋｐｗｍ ＫＩｐ

（１．５ ＴＳＳ ＋ １） ＬＳＳ
（１６）

　 　 带入如下的参数： Ｋｐｗｍ ＝ １００，ＬＳ ＝ ５００ ｍＨ， ＴＳ ＝
１０－４ ｓ。 计算分析可确定出没有进行补偿处理条件

下的开环传递函数，如下所示：

Ｇｏｉ ｓ( ) ＝ ２００
Ｓ（１．５ × １０ －４Ｓ ＋ １）

（１７）

３．２　 电压外环控制器设计

在设计获得内环的控制器后，对电压外环的控

制器进行设计，图 ８ 显示出其框图情况。

udc
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-

TSS+1
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udc3DdR
RCS+1

图 ８　 电压外环框图

Ｆｉｇ． ８　 Ｖｏｌｔａｇｅ ｏｕｔｅｒ ｌｏｏｐ ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ

　 　 图 ８ 中， Ｄｄ ＝
２ ｕＳ

３ ｕｄｃ
， 带入 Ｒ ＝ ４８０ Ω， Ｃ ＝
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１ ０００ μＦ，这样就可以确定出没有调控的电压环开

环函数，推得的数学公式具体如下：

　 Ｇｖｏ ＝
１ ４００

Ｓ １．５ × １０ －４Ｓ ＋ １( ) ＋ １４ ０００
·

３ × ０．８８ × ４８０
４８０ × １０ －３Ｓ ＋ １

· １
１０ －４Ｓ ＋ １

（１８）

４　 仿真实验

本节将对控制电路中的各个环节进行实际电路

实现，并展示本文设计的整流器在 ＰＳＩＭ 中的仿真

以及在 Ｍａｔｌａｂ 中的系统稳定性判断结果。
４．１　 虚拟相产生电路

虚拟相采用将原信号相位延时 ９０°来产生，本
文在进行相位延时处理时，应用了双运放全通滤波

器电路，可具体划分为滤波和放大电路两部分，分别

控制相位超前 ９０°，以及输出信号反相，在应用过程

中将二者组合起来进行相位延时控制，控制相位完

成 ９０°的延时。
通过仿真分析，确定出相位延时电结果，如图 ９

所示。 图 ９ 中， ｉａ， ｉｍ 分别对应于输入和输出信号，
分析可知二者存在相位差 ９０°。
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图 ９　 虚拟相电路仿真结果

Ｆｉｇ． ９　 Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ ｒｅｓｕｌｔｓ ｏｆ ｖｉｒｔｕａｌ ｐｈａｓｅ ｃｉｒｃｕｉｔ

４．２　 电路仿真结果

在以上设计基础上确定出主电路参数，汇总后

结果参见表 １。
表 １　 级联 Ｈ 桥整流器主电路参数

Ｔａｂ． １　 Ｍａｉｎ ｃｉｒｃｕｉｔ ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｏｆ ｃａｓｃａｄｅｄ Ｈ－ｂｒｉｄｇｅ ｒｅｃｔｉｆｉｅｒ

参数名称 取值

电源电压幅值 ｕｓｍ １０ ｋＶ
传输功率 Ｐ １００ ｋＷ

交流输入频率 ｆ ５００ ｍＨ
直流侧电容 Ｃ １ ０００ μＦ

ＰＷＭ 开关频率 ｆｓ １０ ｋＨｚ
输出电压给定值 Ｖｃｒｅｆ ４ ｋＶ

负载电阻 Ｒ ４８０ Ω

４．２．１　 交流侧电流电压波形

通过仿真分析，确定出时间变化过程中，交流侧

电压 ｕＳ 与电流 ｉＳ 的波形图，如图 １０ 所示。 根据所

得结果可发现，相应的电流波形都保持为正弦波，
几乎不含谐波。 在稳态条件下电压 ｕＳ 与电流 ｉＳ 保

持同相位，运行时保持单位功率因数条件下，设备加

入后会使得无功损耗降低，有利于改善电能传输效

率。
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图 １０　 交流测电压电流波形

Ｆｉｇ． １０　 Ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｖｏｌｔａｇｅ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ａｔ ＡＣ ｓｉｄｅ

　 　 由图 １０ 中可以看出，交流网侧电流 ｉＳ 峰值为

２０ Ａ，与理论计算相符。
４．２．２　 级联模块交流侧电压波形

由第 ２ 节论述的载波移相 ＳＰＷＭ 调制方法可

知，级联模块交流侧的 ＳＰＷＭ 波形应为七电平阶梯

波，仿真分析所得结果如图 １１ 所示，对应的阶梯波

峰值为 １２ ０００ Ｖ。 对比分析可知七电平波形很趋近

于正弦波，这样也使得系统的电路谐波含量明显降

低，传输效率改善。
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图 １１　 级联模块交流侧电压波形

Ｆｉｇ． １１　 Ｖｏｌｔａｇｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｃａｓｃａｄｅｄ ｍｏｄｕｌｅ ａｔ ＡＣ ｓｉｄｅ

４．２．３　 直流侧电压波形

进行仿真分析后确定出其波形情况如图 １２ 所

示。 图 １２ 中， Ｖｄｃ１ 的波形曲线为棕色， Ｖｄｃ２ 的波形曲

线为蓝色， Ｖｄｃ３ 的波形曲线为绿色。 根据前文论述

可知各模块的带载保持一致，因而对应的直流侧电

压都为 ４ ０００ Ｖ。 在控制过程中基于 ＰＷＭ 整流，可
判断出直流电压中含有 １００ Ｈｚ 纹波。
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图 １２　 直流侧电压波形

Ｆｉｇ． １２　 Ｖｏｌｔａｇｅ ｗａｖｅｆｏｒｍ ａｔ ＤＣ ｓｉｄｅ

４．２．４　 电流内环稳定性验证

由于这种系统的内环为一个典型 Ｉ 型系统，使
得这种系统模型需要满足的条件为，对数幅频曲线

以－２０ ｄＢ ／ ｄｅｃ的斜率穿过 ０ ｄＢ 线，尽可能满足稳定

性要求，使低频段增益较高，这样可以高效消除稳态

误差，中频段有适当的宽度，这样就能改善系统动态

性能，为其平稳可靠运行提供支持。
仿真分析后，基于 Ｍａｔｌａｂ 绘制出伯德图，具体

如图 １３ 所示。
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图 １３　 初始伯德图
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　 　 在分析开环传递函数稳定性时，选择了奎斯特

准则，同时联合伯德图进行判断，可得出系统满足稳

定性要求。 根据伯德图所得结果可发现，在低频段

系统的增益低，如此将导致系统运行时出现静差。
穿越频率较低，这对其动态性是不利的，因而应该进

行一定补偿操作。
根据前文分析结果可知，系统在控制时，需要加

入比例环节进行补偿，这样就可以达到较高的动态

性。 根据此要求而设置了一个比例增益 ＫＩｐ ＝ ７０。
通过 ＰＩ 调节器进行补偿处理后，确定出系统的伯德

图，如图 １４ 所示。
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图 １４　 引入 ＰＩ调节后伯德图
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　 　 分析图 １４ 可知，通过 ＰＩ 补偿处理后，低频增益

大幅度增加，基本上可实现无静差控制目的，系统的

稳定性也有一定幅度提高，同时其穿越频率增大，这
也说明加入比例调节后，系统的动态性也得以改善。
４．２．５　 外环稳定性验证

图 １５ 显示出加入 ＰＩ 前的系统伯德图情况。 分

析图 １５ 可知，这种条件下系统的低频增益很低，就
使得输出电压存在明显的偏差，同时中频带宽有限，
这也制约了系统的动态性，因而应该加入 ＰＩ 环节进

行补偿。
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图 １５　 初始伯德图
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　 　 在进行调节时为消除低频极点的干扰，应该向

其中加入低频零点，此外还需要设置比例增益，从而

满足低频增益相关的要求。 在研究过程中设置电压

补偿环节为：
ｋＵｐ ＝ ４０， ｋＵｉ ＝ ３０

　 　 在此条件下进行仿真分析，确定出补偿后伯德

图，具体情况如图 １６ 所示。 对比分析可知这种条件

下低频增益大幅度提高，可满足无静差控制相关要

求，动态性也有一定幅度改善。
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图 １６　 补偿后伯德图
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５　 结束语

随着人们对用电需求的上升，传统的火力发电

使用的化石能源越来越多，对于环境造成的影响越

来越大，所以人们对于风电、光伏等清洁能源的研究

力度也日趋加大。 为了使清洁能源能够大规模地并

网，已有研究者提出了智能电网和能源互联网的概

念。 而新型电力电子变压器无疑是智能电网和能源

互联网中比较重要的设备。
本文对级联 Ｈ桥整流器主电路以及工作模式进

行了分析，提出了级联 Ｈ 桥整流器使用的载波移相

ＳＰＷＭ 调制法。 并对主电路的主要元器件进行了参

数设计。 详细地讨论了级联 Ｈ 桥整流器使用的基于

单相 ｄ － ｑ 变换的共同占空比控制方法。 介绍了控

制电路中各个控制模块的电路实现，并展示了相关

的仿真结果，对前文理论设计的正确性进行了验

证。
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图 １５　 不同人脸预测
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４　 结束语

本文对已有的 ＣＡＳＩＡ－ＷｅｂＦａｃｅ 数据集进行数

据清洗和标注，以获得所需的训练数据，而后通过构

建一个 Ｍｏｂｉｌｅｎｅｔｓ，来进行模型训练，并采用 ＣＮＮ 算

法，通过 ＦａｃｅＮｅｔ 预测显示的 Ｄｉｓｔａｎｃｅ 值与事先设

置的阈值对比情况，验证人脸图像特征，从而达到人

脸识别的目的。 仿真结果表明，该算法在人脸识别

方面取得了较好的效果。
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