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四端输出三相-两相矩阵变换器间接控制策略

许宇翔1,2†, 葛红娟1

(1. 南京航空航天大学自动化学院，南京 211106；2. 湖州师范学院工学院，浙江湖州 313000)

摘 要: 针对三相-两相矩阵变换器 (3-2MC)拓扑无大容量储能元件,输出不对称影响输入电流质量的问题,提出
一类引入脉动功率补偿单元的三端和四端输出3-2MC拓扑.首先,详细阐述上述所提两种变换器抑制输出脉动功
率进而提高输入性能的原理、实现过程和适用范围,推导四端输出3-2MC的电压传输率与系统参数之间的关系
式,并基于上述拓扑特点,提出输出扇区划分方式;然后,提出以输出侧与补偿侧三相电流加权量作为间接控制量
的级联式控制策略,从理论上对其可行性进行分析,并给出系统控制参数的优化选取方法.仿真结果表明,基于间
接控制策略的四端输出3-2MC拓扑可有效改善输出不对称情况下的输入电流性能,与传统的三端无补偿单元拓
扑相比,该方法具有良好的动态性能和更大的输出适用范围.
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Indirect control strategy of three-phase to two-phase matrix converter
under four terminal output
XU Yu-xiang1,2†, GE Hong-juan1

(1. College of Automation Engineering，Nanjing University of Aeronautics and Astronautics，Nanjing 211106，China；
2. School of Engineering, Huzhou University，Huzhou 313000，China)

Abstract: For the three-phase to two-phase matrix converter (3-2MC) without large-capacity energy storage components,
the output asymmetry affects the input current quality. To deal with this problem, we present a class of three-terminal
and four-terminal output 3-2MC topologies with pulsating power compensation unit. Firstly, the principle, the realization
process and the application range of the two kinds of converters to suppress the output pulsating power and improve
the input performance are described in detail. The relationship between the voltage transmission rate and the system
parameters of the four terminal output 3-2MC is deduced. Based on the characteristics of the topology, the output sector
division method is proposed. Then, a cascade control strategy is proposed, taking the output side and the compensation
side three-phase current weighting amount as the indirect control quantity, and the feasibility is analyzed theoretically.
Furthermore, an optimization method of system control parameters is given. The simulation results show that the
four-terminal output 3-2MC topology based on the indirect control strategy can effectively improve the input current
performance under asymmetric output. Compared with the traditional three-terminal topology without pulsating power
compensation unit, the proposed method has good dynamic performance and more large output range.
Keywords: four terminal output；three-phase to two-phase matrix converter；indirect control；asymmetrical output；
pulsating power；current weighting amount

0 引 䀰

矩阵变换器是一种“绿色变换器”,其具有谐波
污染小、输入功率因数可控、能量可双向流动、功率

密度大等优点[1].近年来,在工业方面的应用主要集
中在电机驱动[2-3]、风力发电[4]、新能源汽车充电[5]等

场合,国内外如日本安川、富士及广东易事特等公司

已开发了一系列的产品[1,3].
三相-两相矩阵变换器是传统M相×N相矩阵

变换器的一种特殊形式,除了应用在两相交流电机、
有主副绕组的单相电机等两相负载场合外[6],还在感
应融炉加热[7]、电机容错控制[8]等场合得到推广.现
有对3-2MC的研究主要集中在控制策略和拓扑结构
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方面,文献 [6]和文献 [8]分别对两端输出共中线和三
端输出带独立中线拓扑的调制策略进行了研究.文
献 [9-10]提出了3-2MC的双电压合成调制策略,与文
献 [9]相比,文献 [10]所研究的拓扑具有较高的电压
传输率,即实现了更大的控制自由度.文献 [11]提出
了 3-2MC的滞环控制策略,该方法本质上是一种电
流闭环控制,但存在输入电流谐波丰富、频率不固定
等不足.文献 [12]研究了三端输出 3-2MC的双空间
矢量调制策略,通过反馈两相对称输出电压实现了幅
值闭环.文献 [13]提出了一种应用于两相感应电机
的3-2MC简化拓扑,该结构具有简单、紧凑等优点.
与常规三相-三相矩阵变换器 (3-3MC)类似, 3-

2MC中间环节无大容量储能元件,输出不对称等异
常情况将通过双向开关直接作用在输入侧,引起输入
电流的畸变.文献 [6]和文献 [8]仅实现了两相不对称
电流输出,没有研究如何提高 3-2MC输入性能的方
法.文献 [7]采用了一种改进的相角调制方法,为达到
抑制不对称输出对输入电流的影响,该方法使得其中
一相负载上的输出电压相位和幅值受另外一相负载

的限制,从而导致无法任意调节输出幅值和相位,降
低了系统的控制自由度.现有对矩阵变换器在不平
衡输入、不对称负载等异常情况下的控制策略研究

大多集中在 3-3MC[14-18]上.文献 [16]提出了采用给
定输入电流与输出电流计算占空比的方法来改善不

平衡负载下的输入电流质量.文献 [17]设计一种基
于非线性控制方法实现的直接转矩控制,改善了系统
在非正常工况下的性能.文献 [18]提出了一种改进
型重复控制方法,以实现输出负载在不对称情况下能
够兼顾输入输出波形质量与系统稳定性.上述方法
并不完全适用于3-2MC,但其思想可以为两相不对称
输出下改善输入性能的实现提供启发.
为了实现输出不对称情况下,输入输出均能获得

良好的性能,本文首先基于常规三端无脉动功率补偿
单元拓扑的3-2MC,在推导不对称输出下的输入电流
中谐波含量组成及输入总谐波畸变率 (THD) 的函数
表达式的基础上,提出带脉动功率补偿单元的三端和
四端输出的两种 3-2MC拓扑,详细分析两种变换器
抑制输出脉动功率的原理、实现过程和适用范围,揭
示四端输出 3-2MC的电压传输率与输出不对称度、
输出频率等系统参数的关系式,给出双空间矢量协同
调制下的有效矢量占空比表达式,提出简化的输出扇
区划分方式,进而减少系统开关组合数量.其次,为实
现在不对称输出下仍能获得良好的静态与动态性能,
同时避免对两相不对称交流输出量的直接控制而导

致实现方法复杂、占用过多存储空间等不足,基于状
态方程建立 3-2MC的平均信号模型,提出以输出侧
与补偿侧三相电流加权量作为间接控制对象的级联

式双闭环控制策略.最后,通过Matlab/Simulink仿真
软件验证了带补偿电感的四端输出3-2MC闭环控制
策略能有效减少输入电流的低频谐波量,同时使系统
具有良好的静态与动态性能.

1 三端输出3-2MC脉动功率补偿拓扑及其
局限性

若采用文献 [9]和文献 [12]所示的三端输出的3-
2MC(详见附录图A1),则当输出为两相不对称时,由
本文附录推导的式 (A7)可知,输入电流中含有与输
入、输出频率有关的低频谐波,且该谐波含量与输出
不对称度有关.为抑制输出不对称对输入性能的影
响,在上述文献拓扑基础上,本文引入电感单元Lc以

实现输出脉动功率补偿功能,该3-2MC拓扑如图1所
示.
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图 1 带脉动功率补偿单元的三端输出3-2MC拓扑

假设输出侧与脉动功率补偿侧三相电压表达式

分别为 
u1(t) = U1 sin(ωot+ φ1),

u2(t) = U2 sin(ωot+ φ1),

uL(t) = UL sin(ωot+ φ2).

(1)

其中:U1、U2、UL分别为输出侧阻感负载1、阻感负载
2与补偿侧电感Lc上基波电压的幅值;假设U1 ⩾ U2,
定义ε = U2/U1 为输出不对称度, ε的值越大,不对称
度越小;ωo为输出角频率;φ1、φ2为输出侧与补偿侧

的初始相位.
由式(1)可得输出三相电流表达式分别为

i1(t) = I1 sin(ωot+ φ1 − δ) =

U1√
(ωoL)2 +R2

sin(ωot+ φ1 − δ),

i2(t) = I2 cos(ωot+ φ1 − δ) =

U2√
(ωoL)2 +R2

cos(ωot+ φ1 − δ),
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iL(t) = −IL cos(ωot+ φ2) =

− UL

ωoLc
cos(ωot+ φ2),

δ = a tan ωoL

R
. (2)

其中: I1、I2、IL分别为输出侧与补偿侧的电流幅值, δ
为输出侧电压与电流的相位差.
由式 (1)和 (2)可得两相输出侧与脉动功率补偿

侧的功率表达式为

P1 =
U2

1

2
√
(ωoL)2 +R2

cos δ︸ ︷︷ ︸
P1

+

−U2
1

2
√

(ωoL)2 +R2
cos(2ωot+ 2φ1 − δ)︸ ︷︷ ︸
P̃1

,

P2 =
U2

2

2
√
(ωoL)2 +R2

cos δ︸ ︷︷ ︸
P2

+

U2
2

2
√

(ωoL)2 +R2
cos(2ωot+ 2φ1 − δ)︸ ︷︷ ︸
P̃2

,

Pc = − U2
L

2ωoLc
sin(2ωot+ 2φ2).

(3)

为抑制输出脉动功率对输入电流的影响,使该脉
动功率量仅在输出环节形成闭合回路而不耦合到输

入侧,需要抑制式 (3)中的功率 P̃1、 P̃2,即满足等式
Pc + P̃1 + P̃2 = 0,则由该约束条件可得如下关系式:

Uc = U1

√
(1− ε2)ωoLc√
(ωoL)2 +R2

,

φ2 =
−δ

2
+

π

4
+ φ1.

(4)

由于输出为Y型连接方式,根据基尔霍夫电流定
律(KCL),可得三相输出电流的约束关系为∑

j=1,2,L

ij(t) = I1 sin(ωot+ φ1 − δ)+

I2 cos(ωot+ φ1 − δ)−

IL cos(ωot+ φ2) = 0. (5)

由式 (2)和 (5)可得输出侧与补偿侧的电压、相位
角的另一组关系式为

UL = U1
ωoLc

√
1 + ε2√

(ωoL)2 +R2
,

φ2 = φ1 − δ −∆,

∆ = a tan 1

ε
.

(6)

若采用设置补偿电感Lc的值来匹配输出不对称

下输出两相的脉动功率,则由式 (4)和 (6)中电压幅值
和相位角约束条件可得如下表达式:

Lc =
1− ε2

1 + ε2

√
(ωoL)2 +R2

ωo
,

π

4
+

δ

2
+∆ = 0.

(7)

采用设置补偿电感值来匹配输出不对称下输出

两相的脉动功率的方法,在三端输出拓扑结构下只能
做到补偿脉动功率与输出两相脉动功率幅值上的匹

配,两个脉动功率的相位差无法达到180◦,使得该拓
扑无法实现完全补偿,因此,该拓扑具有明显的局限
性,而该局限性来源于图1所示的三端输出3-2MC除
了需要满足式 (4)和 (5)中脉动功率幅值约束条件外,
还必须满足相位差的约束条件,而后者的约束条件是
无解的.但上述拓扑中采用补偿电感吸收部分脉动
功率的方法可以作进一步的延伸.

2 四端输出 3-2MC拓扑
2.1 不对称输出下调制函数表达式及其约束关系

为解除图1所示拓扑中的输出三相电流过约束
条件对适用范围的限制,本文提出带脉动功率补偿
功能的四端输出3-2MC拓扑结构 (如图2所示).该拓
扑是在图1拓扑结构基础上通过增加一组双向开关
(Sax, Sbx, Scx),输出侧与补偿侧共用1个公共端N ,该
公共端的引入,使得 3-2MC在不对称输出下不再受
到式 (5)电流约束条件的制约,实现输出两相幅值与
相位的独立调节,而不受系统参数的影响,扩大变换
器的适用范围.
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图 2 带脉动功率补偿单元的四端输出3-2MC拓扑

设输出侧与补偿侧输出电压调制函数表达式为
ξ1 = M1 sin(ωot+ φ1),

ξ2 = M2 cos(ωot+ φ1),

ξL = ML sin(ωot+ φ2).

(8)

其中:M1、M2、ML分别为输出侧与补偿侧输出电压



第10期 许宇翔等: 四端输出三相-两相矩阵变换器间接控制策略 2051

调制函数的调制系数,输出侧与补偿侧调制函数的初
始相位φ1、φ2的相互关系如式(4)所示.

研究开关调制的具体实现方式需要将图2所示
拓扑虚拟成如图 3所示的交-直-交等效电路进行分
析,忽略虚拟逆变环节中脉动功率补偿电感Lc上的

电流 iL对虚拟直流母线电流 idc的影响,根据调制
波与三角波交截理论,即输出侧调制波函数 ξ1 =

M1 sin(ωot+φ1)、ξ2 = M2 cos(ωot+φ1)和高频三角

载波交截,获得开关管 (Spu, Snu)和 (Spv, Snv)的控制
信号以调节输出电压u1(t)和u2(t).
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图 3 四端输出3-2MC虚拟交-直-交等效电路

当忽略系统损耗时,虚拟母线侧的功率Pdc(t)与

输出侧功率Po(t)也需要满足功率守恒原则,即
Pdc(t) = udc × idc_12,

Po(t) = u1i1 + u2i2 = ξ1udci1 + ξ2udci1,

Pdc(t) = Po(t).

(9)

其中:udc为虚拟交-直-交电路中的虚拟母线电压;
idc_12为仅有两相是阻感负载条件下的虚拟母线电

流.由式 (9)可得,仅在两相输出电流 i1(t)、i2(t)作用

下的虚拟直流母线上电流的作用量为

idc_12 =
U1M1 + U2M2

2
√

R2 + (ωoL)2
cos δ︸ ︷︷ ︸

idc_12

+

−U1M1 + U2M2

2
√

R2 + (ωoL)2
cos(2ωot+ 2φ1 − δ)︸ ︷︷ ︸

ĩdc_12

.

(10)

由式 (10)可知,此时图3所示的虚拟直流母线上
存在二倍输出角频率的低频脉动电流 ĩdc_12.为使虚
拟直流母线上的电流在一个开关周期内的平均值始

终为恒定量,需要控制补偿电感Lc上的电流,使其对
母线调制的电流用来抵消式 (10)中的低频脉动电流
ĩdc_12,于是母线电流中只剩下直流量和高频分量.假
设开关 (Spx, Snx)调制波函数为 ξL = ML sin(ωot +

φ2),则脉动功率补偿电感Lc上电流iL(t)单独对直流

母线上电流的作用量为

idc_c = iL × ξL =

− ML

2

√
U2

1 − U2
2

ωoLc
√

R2 + (ωoL)2
sin(2ωot+ 2φ2).

(11)

为抑制脉动的母线电流引起输入电流中含有难

以消除的低频谐波分量,需要约束式 (10)和 (11)中的
脉动量,由此可得输出侧与补偿侧的调制系数约束关
系为

ML =

√
ωoLc(M2

1 −M2
2 )/

√
R2 + (ωoL)2. (12)

只要保证控制开关管 (Spu, Snu)和 (Spv, Snv)的
调制函数系数M1、M2与开关管 (Spx, Snx)的调制系
数ML满足式 (12)的关系式,就可以保证虚拟直流母
线电流上没有二倍频率的脉动电流分量,而此时脉动
功率在一个脉动周期内对电感Lc进行充电、放电,构
成脉动功率流通环路,则该脉动量将不会通过双向开
关耦合到输入侧,影响输入电流的质量.

若输出不对称下的脉动功率完全由补偿电感Lc

吸收,则此时电感上的瞬时功率应满足如下表达式:

Pc(t) = uL × iL = −(P̃1 + P̃2). (13)

根据电感上的电流与电压之间的函数关系式,可
得电感Lc的取值为

Lc ⩾
U2

1 (1− ε2)

I2c_maxωo
√

R2 + (ωoL)2
, (14)

其中Ic_max为电感Lc上承受的最大电流.
由式 (14)可知,脉动功率补偿电感Lc的取值与

输出功率和输出不对称度ε成正比,而与输出角频率
ωo成反比.在实际应用中该参数的选择还需考虑电
感上耐受的最大电流Ic_max等工艺要求.

2.2 不对称输出下的电压传输率与系统参数的关系

矩阵变换器的电压传输率取决于输入侧与输出

侧调制系数的大小. 3-2MC输出侧与脉动功率补偿
侧调制函数需要满足如下关系式:

|ξ1|+ |ξ2|+ |ξL| = M1|sin(ωot+ φ1)|+

M2|cos(ωot+ φ1)|+

ML|sin(ωot+ φ2)| ⩽ 1. (15)

由于补偿侧调制系数ML满足式 (12)的函数关
系式,当期望输出的两相不对称电压或者电流确定
时,不对称度ε就已经确定,于是由式 (15)可推导输出
侧调制系数M1的取值范围为

M1 ⩽
1√

(1+ k′|cos(φ2− φ1)|)2+ (ε+ k′|sin(φ2− φ1)|)2
,
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k′ =

√
ωoLc(1− ε2)/

√
R2 + (ωoL)2. (16)

由式 (16)可知,当阻感负载、补偿电感等参数设
定时,输出侧调制系数M1的取值范围与输出不对称

度ε和输出角频率ωo有关.当系统参数设置为:负载
电阻R = 20Ω,负载电感L = 5mH,补偿电感Lc =

15mH,输出不对称度 ε = 0.5,输出角频率ωo =

376.8 rad/s 时, 输出侧调制系数 M1 的最大值为

M1_ max = 0.643,由此可得系统的电压传输率为

λ =
U1

Ui
=

M1 × Udc

Ui
⩽

3

2
M1_ maxMrec cos γ = 0.964 5. (17)

其中:Mrec为虚拟整流侧调制系数,Mrec ⩽ 1; cos γ
为输入功率因数.
由式 (17)可知,系统最大电压传输率λmax表示

输入单位功率因数 (cos γ = 1)时的数值.由于本文
采用的是一种输出侧带独立中线的拓扑结构,输出实
际上是由输入线电压交替拟合获得的,在上述系统参
数条件下的3-2MC电压传输率较传统的3-3MC要高
(λ ⩽ 0.866),但该变换器仍是一种降压式变换器.

由式 (16)和 (17)可绘制出最大电压传输率λmax

与系统参数的关系曲线 (如图4所示),其中fo为输出

频率.由图4(a)可知:当阻感负载、补偿电感等参数确
定时,系统的最大电压传输率λmax由输出频率fo和

输出不对称度ε这两个参数决定,同一不对称度下,输
出频率较小的 3-2MC系统的最大电压传输率大,即
具有更大的输出电压、电流调节范围;当输出频率
一定时,输出不对称度与最大电压传输率之间并不是
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图 4 电压传输率λmax与系统参数的关系曲线

成简单的比例关系.由图4(b)可知:当输出不对称度ε

一定时,随着输出角频率ωo的增加,系统最大电压传
输率λmax在减小;当ωo一定且处于较低频率时,不对
称度ε取值较小的3-2MC,其最大电压传输率λmax较

高.
设输出侧电流与脉动功率补偿侧三相电流加权

合成量为

i′Σ =

ξjij∑
j=1,2,L

= ξ1i1 + ξ2i2 + ξLiL =

M1(1 + ε2) cos δ
2

I1. (18)

由式 (18)可知,在输出不对称ε确定时,由于该表
达式中的调制系数M1取值为M1_ max,系数 cos δ取
决于系统本身参数,式 (18)所提的输出侧与脉动功率
补偿侧电流加权合成量 i′Σ为一常数,该加权量 i′Σ的

大小仅由输出电流幅值 I1决定,同时,还间接地反映
了输出功率,即式 (18)所示的三相电流加权合成量 i′Σ

是直流量.因此,本文拟将该加权合成量作为双闭环
控制中的一个间接量进行控制.

2.3 扇区划分与有效矢量占空比计算

文献 [10]和文献 [19]分别提出了两相对称输出
下虚拟逆变侧6扇区和4扇区的划分方式.对于带脉
动功率补偿单元的3-2MC,针对输出不对称的情况,
以期望输出侧与补偿侧相电压的调制函数过零点来

划分输出扇区,理论上输出侧可划分成 8个扇区,具
体输出侧扇区划分方式如表1所示.

表 1 输出侧扇区划分方式

扇区号 划分依据

I ξ1 ⩾ 0, ξ2 ⩾ 0, ξL < 0

II ξ1 ⩾ 0, ξ2 ⩾ 0, ξL ⩾ 0

III ξ1 ⩾ 0, ξ2 < 0, ξL ⩾ 0

IV ξ1 < 0, ξ2 < 0, ξL ⩾ 0

V ξ1 < 0, ξ2 < 0, ξL < 0

VI ξ1 < 0, ξ2 ⩾ 0, ξL < 0

VII ξ1 < 0, ξ2 ⩾ 0, ξL ⩾ 0

VIII ξ1 ⩾ 0, ξ2 < 0, ξL < 0

两相输出侧与脉动功率补偿侧的调制函数之间

相互关系如式 (8)所示.由图5和图6所示的输出电压
空间矢量分布、输出电压时域区间划分可知,实际上
表1所示的扇区VII和VIII并不存在,因此,四端输出
的3-2MC输出扇区的划分可进一步简化成6扇区.
由图3可知, 3-2MC输出侧可等效成电压源型逆

变器.根据图5所示的输出电压旋转空间矢量分布示
意,对于任意扇区内,其有效矢量占空比设定为
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du = M1|sin θ1|,

dv = M2|cos θ1|,

dw = ML|sin θ2|,

(19)

其中θ1、θ2分别为输出侧与补偿侧电压空间矢量所

在扇区内的扇区角,该值由输出电压角频率及初始相
位φ1、φ2决定.
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图 5 输出电压空间矢量分布
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图 6 输出电压调制函数时域区间划分示意

3-2MC输入侧可等效成电流型整流器,其旋转空
间矢量示意如图7所示.输入扇区可划分成6个扇区,
在任意扇区内,两个有效矢量占空比表达式为

dα = Mrec sin θr,

dβ = Mrec sin
(π
3
− θr

)
,

Mrec =
√

(I∗pα)
2 + (I∗pβ)

2/Idc,

θr = a tan(I∗pβ/I∗pα).

(20)

其中: θr为变换器输入端电流 ipa、ipb、ipc的空间矢

量 Ir所在扇区内的夹角;Mrec为虚拟整流侧调制系

数; I∗pα、I∗pβ为虚拟整流侧PI调节后作dq/αβ变换后

的量; Idc为电流内环控制中的虚拟母线电流,该值取
常数.
由输入输出扇区划分方式可知,带脉动功率补偿

单元的3-2MC共有36种开关组合.由于3-2MC无大
容量的储能元件,无法像常规的交-直-交变换器可以
分别独立控制输入与输出侧,同时,本文采用双空间
矢量间接调制方法对该变换器进行控制,输入输出需
要联合协调控制.结合式 (19)和 (20) 可得,在一个开

ipb
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ipc
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I6(ab)
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图 7 输入侧电流旋转空间矢量Ir调制示意

关周期Ts(Ts = 100µs)将被划分成6个有效矢量和1
个零矢量,具体占空比表达式为

dαu = dαdu, dαv = dαdv, dαw = dαdw,

dβu = dβdu, dβv = dβdv, dβw = dβdw,

d0 = 1− dαu − dαv − dαw − dβu − dβv − dβw.

(21)

其中: dαu ∼ dβw为有效矢量占空比; d0为零矢量占空
比,零矢量的选择以开关管切换次数最少为依据.
由式 (21)可得有效矢量与零矢量的作用时间表

达式分别为
T1 = dαuTs, T2 = T1 + dαvTs,

T3 = T2 + dαwTs, T4 = T3 + dβuTs,

T5 = T4 + dβvTs, T6 = T5 + dβwTs.

(22)

以输入电流矢量和输出电压矢量均位于第 I扇
区为例,一个开关周期Ts内,四端输出3-2MC的有效
矢量作用时间与开关组合对应关系如表2所示.

表 2 输入-输出 I-I扇区对应的有效矢量
作用时间与开关组合关系

作用时间 Sau Sbu Scu Sav Sbv Scv Sax Sbx Scx Saw Sbw Scw

0 ∼ T1 1 0 0 0 1 0 0 1 0 0 1 0

T1 ∼ T2 0 1 0 1 0 0 0 1 0 0 1 0

T2 ∼ T3 1 0 0 1 0 0 0 1 0 1 0 0

T3 ∼ T4 1 0 0 0 0 1 0 0 1 0 0 1

T4 ∼ T5 0 0 1 1 0 0 0 0 1 0 0 1

T5 ∼ T6 1 0 0 1 0 0 0 0 1 1 0 0

T6 ∼ Ts 1 0 0 1 0 0 1 0 0 1 0 0

2.4 系统建模与闭环控制策略

根据KCL和KVL定律,可得输入电流、电压在
abc静止坐标系下的关系式为
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Lf

dii
dt +Rfii + ui = ei,

Cf
dui

dt + ipi = ii,

i = a,b, c. (23)

其中: ea、eb、ec为输入电压, ia、ib、ic为输入电流,ua、

ub、uc为变换器输入端电压, ipa、ipb、ipc为输入端电

流,Rf为输入滤波电感Lf的等效电阻.
根据图3所示,变换器侧输入端电流 ipa、ipb、ipc

可表示为
ipa = idcSa = Sa(ξ1i1 + ξ2i2 + ξLiL),

ipb = idcSb = Sb(ξ1i1 + ξ2i2 + ξLiL),

ipc = idcSc = Sc(ξ1i1 + ξ2i2 + ξLiL),

(24)

其中Sa、Sb、Sc为虚拟整流侧abc静止坐标系下的三
相开关函数基波量.

对输出两相和补偿相采用KVL定律,可得

L
di1
dt = ξ1udc − i1R =

ξ1{(Sa − S∗)ua + (Sb − S∗)ub+

(Sc − S∗)uc} − i1R,

L
di2
dt = ξ2udc − i2R =

ξ2{(Sa − S∗)ua + (Sb − S∗)ub+

(Sc − S∗)uc} − i2R,

L
diL
dt = ξLudc =

ξL{(Sa − S∗)ua + (Sb − S∗)ub+

(Sc − S∗)uc}, (25)

其中S∗ = (Sa + Sb + Sc)/3.
以电感电流和电容电压作为状态变量,建立三相

静止坐标系下的状态方程

Ẋabc = AabcXabc +BabcUabc. (26)

其中:Xabc为静止坐标系下的状态变量,Uabc为静止

坐标系下的输入向量,Aabc、Babc分别为静止坐标系

下的状态矩阵与输入矩阵.具体表达式为

Xabc = [ia ib ic ua ub uc i1 i2 iL]
T,

Uabc = [ea eb ec 0 0 0 0 0 0]T,

Babc = diag[1/L 1/L 1/L 0 0 0 0 0 0]T,

Aabc =



−Rf/Lf 0 0 −1/Lf 0 0 0 0 0

0 −Rf/Lf 0 0 −1/Lf 0 0 0 0

0 0 −Rf/Lf 0 0 −1/Lf 0 0 0

1/Cf 0 0 0 0 0 −ξ1Sa/Cf −ξ2Sa/Cf −ξLSa/Cf

0 1/Cf 0 0 0 0 −ξ1Sb/Cf −ξ2Sb/Cf −ξLSb/Cf

0 0 1/Cf 0 0 0 −ξ1Sc/Cf −ξ2Sc/Cf −ξLSc/Cf

0 0 0 ξ1(Sa − S∗)/L ξ1(Sb − S∗)/L ξ1(Sc − S∗)/L −R/L 0 0

0 0 0 ξ2(Sa − S∗)/L ξ2(Sb − S∗)/L ξ2(Sc − S∗)/L 0 −R/L 0

0 0 0 ξL(Sa − S∗)/L ξL(Sb − S∗)/L ξL(Sc − S∗)/L 0 0 −R/L


.

对式 (26)作abc-dq变换,可得在dq坐标系下的状

态方程为

Ẋdq = AdqXdq +BdqUdq. (27)

其中:Xdq为dq坐标系下的状态变量,Udq 为dq坐标

系下的输入向量,Adq、Bdq分别为dq坐标系下的状

态矩阵与输入矩阵.具体表达式为

Xdq = [id iq ud uq i1 i2 iL]
T,

Udq = [ed eq 0 0 0 0 0]T,

Bdq = diag[1/L 1/L 0 0 0 0 0],

Adq =



−Rf/Lf ωi −1/Lf 0 0 0 0

ωi −Rf/Lf 0 −1/Lf 0 0 0

1/Cf 0 0 0 −3ξ1Dd/2Cf −3ξ2Dd/2Cf −3ξLDd/2Cf

0 1/Cf 0 0 −3ξ1Dq/2Cf −3ξ2Dq/2Cf −3ξLDd/2Cf

0 0 3ξ1Dd/2L 3ξ1Dq/2L −R/L 0 0

0 0 3ξ2Dd/2L 3ξ2Dq/2L 0 −R/L 0

0 0 3ξLDd/2L 3ξLDq/2L 0 0 −R/L


.

其中: ed、eq为输入电压ea、eb、ec的dq轴分量; id、iq
为输入电流 ia、ib、ic的dq轴分量;ud、uq为输入滤波

电容电压ua�ub、uc的dq轴分量;Dd、Dq为dq轴分量

占空比,在稳态下为常数.
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稳态时忽略式(27)中的微分量,可得
id = i1

3ξ1Dd

2
+ i2

3ξ2Dd

2
+ iL

3ξLDd

2
,

iq = i1
3ξ1Dq

2
+ i2

3ξ2Dq

2
+ iL

3ξLDq

2
;

(28)



ud
3ξ1Dd

2
+ uq

3ξ1Dq

2
−Ri1 = 0,

ud
3ξ2Dd

2
+ uq

3ξ2Dq

2
−Ri2 = 0,

ud
3ξLDd

2
+ uq

3ξLDq

2
−RiL = 0.

(29)

由式 (28)和 (29)可得输入侧的受控电流源、输出
侧与补偿侧的受控电压源分别为

id1 = i1
3ξ1Dd

2
, id2 = i2

3ξ2Dd

2
, id3 = iL

3ξLDd

2
;

iq1 = i1
3ξ1Dq

2
, iq2 = i2

3ξ2Dq

2
, iq3 = iL

3ξLDq

2
.

(30)

u11 = ud
3ξ1Dd

2
, u12 = uq

3ξ1Dq

2
;

u21 = ud
3ξ2Dd

2
, u22 = uq

3ξ2Dq

2
;

uL1 = ud
3ξLDd

2
, uL2 = uq

3ξLDq

2
.

(31)

其中: id1、id2、iq1、iq2、iL1、iL2为输入受控电流源dq

轴分量,u11、u12、u21、u22、uL1、uL2为输出侧与补偿

侧受控电压源dq轴分量.
由式 (30)和 (31)可得系统在dq坐标轴下的平均

信号模型如图8所示.

id1
id2 idL

u
12id

ed

iq1
iq2 iqL

iq

eq

u
11

i
1

i
2

u
21

u
22

+-

+-

+

-

+

-

L

R

L

R

L
c

iL

uL1

+-

uL2

+

-

图 8 dq旋转坐标轴下3-2MC平均信号等效电路

由图8及式 (28)和 (29)可知,变换器输入电流dq

轴分量 id、iq由输出电流 i1、i2和补偿电流 iL决定,输
出电压由变换器输入端电压ua、ub、uc的dq轴分量

ud、uq决定.若没有补偿单元Lc,则由式 (28)可知,由
受控电流源决定的输入电流dq轴分量 id、iq不再是

常量,而是含有二倍频输出角频率的周期变化量,通
过dq / abc变换后,输入三相电流iabc将不再是三相对

称正弦量,输入电流中的谐波将与二倍频输出角频率
有关.该结论与附录的式(A6)推导一致.

取式(27)中的id、iq和ud、uq为状态变量,以id、iq

为控制量,以 ipd、ipq为控制对象,稳态下可以忽略状
态方程中的微分量,可得系统稳态方程为ipd = (1− ω2

i LfCf)id − ωiRfCfiq + ωiCfeq,

ipq = (1− ω2
i LfCf)iq + ωiRfCfid − ωiCfed,

(32)

其中ipd、ipq为变换器输入端电流ipa、ipb、ipc的dq轴

分量.
通过电流前馈解耦,建立以虚拟整流侧输入电流

dq轴分量id、iq反馈的电流内环控制表达式为
i∗pd =

(
kip +

kii

s

)
(i∗d − id)− ωiRfCfiq + ωiCfeq,

i∗pq =
(
kip +

kii

s

)
(i∗q − iq) + ωiRfCfid − ωiCfed.

(33)

其中: i∗pd、i∗pq为变换器输入端电流dq轴分量指令值,
i∗d、i

∗
q为输入电流dq轴分量指令值.
输入侧通过前馈解耦,输入三相交流量在dq坐

标轴下转变成两个不再耦合的直流量,但输出侧仍
为两相交流量.为了采用PI实现无静差控制,需要把
输出侧的交流量转变为容易控制的直流平均量.由
式 (18)的推导结论可知,输出侧与补偿侧三相电流加
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图 9 3-2MC双闭环控制系统框图
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权合成量是一个常数,且该合成量间接地反映了输出
功率.因此,本文提出外环采用输出侧与补偿侧三相
电流加权合成量 i′Σ来代替对交流量 i1、i2和 iL的直

接控制,外环PI调节输出作为电流内环d轴有功电流

指令值i∗d的给定,即该控制环路是一种双侧级联式结
构,其内环与外环的控制框图如图9所示.此时,对输
入输出交流量的直接控制均转变成对直流量的控制,
从而降低了闭环控制策略实现的复杂性.

2.5 控制参数的选取

由于系统开关频率 (fs =10 kHz)远高于输入电
压频率 (fi =50 Hz),考虑变换器输入端电流dq轴分

量 ipd、ipq的基波分量,忽略输入电压d轴分量ed(s)

的影响,此时控制系统电流内环传递函数框图简化
为图 10所示.其中: kp1和 ki1为电流内环 PI调节器

参数,Kpwm为虚拟三相电流源型整流器的PWM增
益,Rd为输入滤波电感Lf上并联的阻尼电阻.

i s
d

*
( )

i s
d
( )

Kpwm

nT ss +1

R L s
d
+ f

R L C s L s+R
d df f f

2
+

i sp ( )

T ss +1

1

i s
d
( )

kp1

k i1

s
+

+

_

图 10 3-2MC电流内环传递函数框图

由图 10可知,电流内环开环传递函数为高阶系
统.为简化推导过程,将两个惯性环节乘积等效成一
个惯性环节,即

1

nTss+ 1
× 1

Tss+ 1
≈ 1

(n+ 1)Tss+ 1
,

其中n = 2.电流内环开环传递函数在内环穿越角频
率ωc1处的幅值和相角裕度θ1满足如下关系式:



√
(kp1ωc1)

2 + k2
i1

ω2
c1

K2
pwm

1+(3Tsωc1)2
R2

d + (Lfωc1)
2

(Lfωc1)2 +R2
d(1− LfCfω2

c1)
2
= 1,

atan
[kp1s+ ki1

s

Kpwm

3Tss+ 1

Rd + Lfs

RdLfCfs2 + Lfs+Rd

]180◦
π

+ 180◦ = θ1.

(34)

由式 (34)可得电流内环PI调节器中两个PI参数
的取值为kp1 = 0.52, ki1 = 2860.

输出电流加权合成外环传递函数框图如图11所
示.其中:Gi(s)为电流内环的闭环传递函数,Rc为补

偿电感Lc的等效电阻.
三相电流加权量合成外环开环传递函数在外环

穿越角频率ωc2处的幅值和相角裕度θ2满足如下关

系式:

√
(kp2ωc1)

2 + k2
i2

ω2
c2

M2
rec

(Cfωc1)2
[MLLωc2 + (M1 +M2)Lcωc2]

2 + [(M1 +M2)Rc +MLR]2

[(Lωc2)2 +R2][(Lcωc2)2 +R2
c ]

= 1,

atan
[kp2s+ ki2

s

Mrec

Cfs

(M1 +M2

Ls+R
+

ML

Lcs+Rc

)]180◦
π

+ 180◦ = θ2.

(35)

由式 (35)可得外环调节器中两个 PI参数的取值
为kp2 = 0.41, ki2 = 102.
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图 11 3-2MC输出电流加权合成外环传递函数框图

3 仿真与分析

搭建3-2MC的仿真模型,利用仿真软件Matlab/
Simulink进行系统动态与静态仿真验证.系统参数
设置如下:输入电压幅值Ei = 130

√
2V,输入角频

率ωi = 314 rad/s,输入滤波电感Lf = 2mH,滤波
电感等效电阻Rf = 0.12Ω,输入滤波电感Lf上的并

联阻尼电阻Rd = 51Ω,输入滤波电容Cf = 13.2µF,
负载电阻R = 20Ω,负载电感L = 5mH,补偿电感
Lc = 15mH,开关频率fs = 10 kHz,两相不对称输

出侧调制系数分别为M1 = 0.6,M2 = 0.3,补偿侧输
出电压的调制系数ML = 0.276 7,初始相位分别为
φ1 = 0, φ2 = −0.894,电流内环PI调节器参数实际设
定为kp1 = 0.65, ki1 = 2200.
图12为基于三端输出无补偿单元3-2MC拓扑下

的三相输入电流波形与FFT分析仿真结果.其中: f0
为输入电流中基波量的频率, f1和f2对应两个低频

谐波量频率,输出不对称度设置为 ε.由图 12(b)可
知,输出不对称下,输入电流中存在幅值含量较大的
谐波成分,经过Matlab分析得到低频谐波频率分别
为70Hz和170Hz,低频谐波的含量分别为32.4%和
33.07%,该结论与附录中式 (A7)的理论计算结果接
近 (低频谐波含量理论值η1 = η2 = 30%),且输入电
流中主要低频谐波频率与附录中式 (A6)的计算结果
一致.
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图 12 无补偿电感拓扑下的输入电流波形与FFT分析

图13为基于三端输出带补偿单元的3-2MC拓扑
下三相输入电流iabc波形与a相输入电流ia的FFT分
析仿真结果.由图 13(b)可知,由于补偿电感Lc对输

出脉动量进行了部分补偿,输入电流中低频谐波量
有所减少.经过FFT分析得知,低频谐波频率分别为
70 Hz和170 Hz的含量分别减少到8.09 %和8.38 %.
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图 13 带补偿电感三端输出拓扑下的

输入电流与FFT分析

图14为基于四端输出带补偿单元的3-2MC拓扑
下三相输入电流iabc波形与a相输入电流ia的FFT分
析仿真结果.其中: f1和f2对应两个低频谐波量频率,
输出不对称度设置为ε = 0.5.由图14(b)可知,输出
不对称下,由于补偿电感Lc的作用,输入电流低频谐
波成分极大减少.经过Matlab分析得知,低频谐波频
率分别为 70 Hz和 170 Hz的含量分别减少到 0.92 %
和0.53 %.
图15∼图17均基于图2所示的带补偿电感四端

输出 3-2MC拓扑结构,采用输出侧与补偿侧加权合
成量作为间接控制对象的双闭环控制策略下三相输
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图 14 带补偿电感四端输出拓扑下的

输入电流与FFT分析

入电流iabc与输出侧两相电流i1、i2波形.其中:图15、
图16的输出电流 i1的幅值设定为8 A,输出不对称度
ε = 0.5,选择35 Hz、95 Hz两种输出电流频率.图15
中三相输入电流 iabc 的 THD 值分别为 2.75 %、
2.82 %、2.79%,输出负载电流 i1、i2的THD值分别为
2.14 %、3.62 %.图16中输入电流 iabc的THD值分别
为2.96 %、2.78 %、2.92 %,输出负载电流i1、i2的THD
值分别为1.41 %、2.67 %.由上述FFT分析结果可知,
输入三相电流稳态时呈对称分布正弦度良好,输入功
率因数高,负载电流谐波含量低.

图17为输入频率50 Hz、输出频率60 Hz、输出不
对称度、输出电流 i1由6 A切换至8 A的动态响应过
程的仿真结果波形.由图17可知,当负载电流发生切
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图 15 输出 35 Hz下的输入与输出电流稳态仿真波形
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图 16 输出 95 Hz下的输入与输出电流稳态仿真波形

0.10 0.14 0.18 0.22 0.26 0.30
t /s

10

0

-10

$
%
&
'

、
i

i
1

2
/A

(a) )*$%&' 、 +,-./0i i1 2

i2i1
!"#

0.10 0.14 0.18 0.22 0.26 0.30
t /s

10

0

-10 $
1
&
'

i
c
/A

(b) $1&2 3$1&' +,-./0e ic c

200

0

-200$
1
&
2

e
c
/ V ec ic!"#

0.10 0.14 0.18 0.22 0.26 0.30
t /s

5

0

-5$
1
&
'

i
a
b

c
/A

(c) 4*$1&' +,-./0iabc

!"#

图 17 输出60 Hz下的输入与输出电流动态仿真波形

换时,输入电流 iabc在很短时间内达到稳定,切换过
程平滑,无明显振荡,输入侧保持较高的功率因数.由
图15∼图17可知,本文所提出的控制策略使3-2 MC
在不同输出频率状况下具有良好的稳态性能,输出频
率调节范围大,输入能保持较高的功率因数和较低的
谐波畸变率等优点.

图18为输入频率50 Hz、输出频率60 Hz、两相
输出由对称切换至不对称度的动态响应过程.由该
仿真波形可知,在所提出的控制策略下切换过程短,
切换瞬间输入电流 iabc有一定的超调,但仍能在较短

时间内达到稳定,输出两相电流在切换过程中无明显
振荡,整个过程中均能保持较高的功率因数.同时由
式 (11)可知,当输出为对称两相时,其补偿侧调制波
函数ξL = 0.仿真波形图18(b)中切换前的波形证明
了当输出为两相对称时,补偿电感上几乎无电流,该
仿真结果与理论分析一致.
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图 18 输出由对称切换至不对称时的

输入与输出电流动态仿真波形

4 结 论

本文分析了不对称输出下,常规三端输出3-2MC
的输入性能,提出了一种含脉动功率补偿单元的四端
输出拓扑.理论分析表明,该拓扑在不对称输出下能
获得对称正弦的输入电流,且适用范围不受系统参数
的制约.针对所提出拓扑特点,为了在不对称输出下
仍能获得良好的静态与动态性能,提出了一种以输出
侧与脉动功率补偿侧三相电流加权合成量作为间接

控制对象的闭环控制策略,建立仿真模型,对常规三
端输出和含脉动功率补偿单元的四端输出拓扑的输

入电流控制效果进行了仿真与对比分析.仿真结果
表明:基于四端输出拓扑的 3-2MC具有很好的输入
低频谐波抑制能力,输入输出波形THD值均很小,输
入功率因数高,同时,所提出的间接双闭环控制策略
可使系统具有良好的稳态与动态性能.
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附录 不对称输出下 3-2MC输入电流谐波分析
的理论推导

本附录的推导是基于如图A1所示的带独立中
线的三端输出3-2MC拓扑结构的.输入三相对称电
压eabc的表达式为

ea = Ei cos(ωit),

eb = Ei cos
(
ωit−

2

3
π
)
,

ec = Ei cos
(
ωit+

2

3
π
)
,

(A1)

其中Ei为输入三相电压的幅值.
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ec ic
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L R

L R

N

图A1 带独立中线的三端输出3-2MC拓扑

输出侧两相电压表达式为u1 = U1 sin(ωot),

u2 = U2 cos(ωot) = U1ε cos(ωot).
(A2)

其中:定义输出不对称度为ε = U2/U1,且U1 ⩾ U2.
为简化推导过程,忽略输出侧电流与电压之间的

相位差δ,则输出两相的总功率为

P1 + P2 =

U1 sin(ωot)I1 sin(ωot)+

U2 cos(ωot)I2 cos(ωot) =

U1I1
2

(1 + ε2)− U1I1
2

(1− ε2) cos(2ωot), (A3)

其中I1、I2为输出侧两相电流的幅值.
由式 (A3)可知,当输出为两相不对称时,若拓扑

中没有补偿单元来吸收输出不对称产生的脉动功率

量,忽略系统损耗,则根据输入输出瞬时功率守恒原
则,由式 (A3)的输出功率表达式可知,输入电流中除
了基波之外,必然含有与输出频率有关的低频谐波分
量.忽略输入电流中的高频谐波量,假设三相输入电
流iabc表达式为

ia = Ii cos(ωit)− Ii2 cos(ωi2t)− Ii3 cos(ωi3t),

ib = Ii cos
(
ωit−

2

3
π
)
− Ii2 cos

(
ωi2t−

2

3
π
)
−

Ii3 cos
(
ωi3t+

2

3
π
)
,

ic = Ii cos
(
ωit+

2

3
π
)
− Ii2 cos

(
ωi2t+

2

3
π
)
−

Ii3 cos
(
ωi3t−

2

3
π
)
. (A4)

其中: Ii2、Ii3分别为输入电流中频率为ωi2、ωi3谐波

量的幅值,同时假设谐波电流的幅值满足Ii2 = Ii3.
由式(A1)和(A4)可得输入功率表达式为

Pi =
3

2
EiIi −

3

2
EiIi2 cos(ωit− ωi2t)−

3

2
EiIi3 cos(ωit+ ωi3t). (A5)

根据输入输出功率守恒原则,即Pi = P1 + P2,可得如
下关系式: 

Ii =
U1I1
3Ei

(1 + ε2),

Ii2 = Ii3 =
U1I1
6Ei

(1− ε2),

ωi2 = 2ωo + ωi,

ωi3 = 2ωo − ωi.

(A6)

由式 (A6)可知,输入电流谐波频率ωi2、ωi3是与

输入电压频率ωi和输出设定频率ωo均有关的量,且
该频率较开关频率 (fs = 10 kHz) 要小很多,因此较
难用滤波器滤除.
由式(A6)可进一步推导出频率为ωi2、ωi3的谐波

电流含量η1、η2以及输入电流总谐波畸变率 (THD)
近似理论计算表达式为

η1 = η2 =
Ii2

Ii
=

Ii3

Ii
=

1− ε2

2(1 + ε2)
× 100%,

THD ≈
√

I2i2 + I2i2
Ii

=
1− ε2√
2(1 + ε2)

× 100%.

(A7)

由式 (A7)可知,输入低频谐波含量η1、η2以及输

入电流的THD值均与输出不对称度ε有关,且上述两
个变量与系统的输入输出频率等参数无关.
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