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Abstract

瑚t11 hi曲power elec们11ic equipment iIlcre勰ing】y applied，deeply stlldied is being done m

tIlis f主eld．m也ese power equipments，there is asharp problem，which is the in+crease of the power

level and the iInproVem∞t 0f t11e switchillg印paratIls船qu∞cy．CPS-SPWM technique is me

nOVel technique to solve也is problem．

hl mis paper'some research hasb啪done t0 me digi诅1 con廿0l cascaded删l出evel conv酬cer

based 0n CPS—SPWM techIlique．By唧l砸ng幻in舡0duce lIlicroc0Inroller to me con曲l sys咖
of power elecnDIlics，t|Ie di砻tal con臼∞l of power conVercer is being improved．Besides，吐Ie

working model has been canaliZed detailedly ttle pmbability of integradng cascaded H-bridge

top0109y aIld CPS—SPWM technique which is con廿olled by digital system bas be∞inlpmved by a

three一1eVel a11d fiVe—leVel ouqmt．By me spectrum aIlalyzing，血e resun is drew：me CPS·S洲
technique counteract the 10w switc蛐ng h锄oIlics to increase t}le equal switclling h煳Onic while

swift me h砌oIlics to t11e hi曲f}equency zone siInply．The saInp№g way e任&t tlle con乜即ts of

switchiIlg harmollics 1argely．hl may paper，a asMlIne仃y s卸叩liIlg way bas be∞applicaljon in a

fiVe‘leVel conVener．By tllis wayI it needs double da诅but diInjmsb nle mOst irregular switching

h糊0nics in the 10w抒equ∞cy zone．

hI tllis pap％one phase fiVe一1evel、seven．1eVel、nine一1evel power IIlagnify has been realized

throu曲CPS—SPWM technique based 0n DSP+CPLD hardware pla怕m．11le THD(total hannonic

distonion)、me n仙slllission bond、tIle competi缸on t0 reaHze and tIle applica吐on of“ery

multileVel output is a11alyzed．A digital PI con廿_ol closed 100p sysoem of five—level convener has

be∞applied to a SAPF system aIld me O髋et curr∞t is ideal．The thI优．1evel dead—time e丘乱t is

analyzed detailedly and tll】的ugh me dead一垃me o热乩me net side cu嗍lt of three一1evel APF

conVener improved fuml er．

By a asyIlcIlmllism位lIls嘶ssion way舶m DSP to CPLD，aⅡll∞-phase five-level pulse have

been generated．It reduces possibility of血e wmng pulse aIld inverse me reliability 0f me whole

systeIn．omerwise，several dead—time generation way in digi诅l sy咖n is discussed、a11alyzed and

cOn仃ast甜．What’s mOre，tlle蛳arch of serial commuIlication f砸DSP aIld CPUD h髂been done．

By t11e SCI ports of U恐407 DS P’m血e six meter experimcnt，廿1e lnis．廿ans血ssion code du西

reduce to zem．Ⅱpr0Vides a new idea to reduce t}Ie EMI舶m power c硫uit to me IIlicrocon咖ll既
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1．1大功率变流器的发展

第一章绪论

1．1．1大功率变流器的拓扑发展

随着电力电子装置容量的增大，如大容量电机驱动、交直流输电系统等，对大功率电

力电子装置有了新的需求。而功率器件和各种新控制方法的发展，推动了大功率电力电子

装置的拓扑结构取得了很大的进展。早期将器件串、并联使用，但由于各器件本身的特性

不可能完全相同，导致各器件的电压、电流不均衡，甚至造成器件损坏。随后产生了多重

化变流器结构。多重化变流器结构将多个交流器单元通过变压器在交流侧进行串、并联，

从而在输出得到多电平。但变压器的体积、价格和效率阻碍多重化变流器的功率等级提升。

级联型多电平变流器应运而生，成为目前多电平研究热点。本节按大功率电压型变流器拓

扑构成方式分的三种基本类型：多重化结构变流器、箝位型多电平电流器和级联型多电平

变流器分别讨论各自的优劣。

1-1_1-1多重化结构多电平变流器

(a)无中线回路的并联型变流器 (b)串联型变流器

图卜1 电压型组合变流器拓扑

在电压型变换电路中，输出的交流电压为矩形波”】。为了减小谐波，常常把几个矩形

波输出组合成近似正弦波的波形。对于L，个三相交流电路，将其输出波形的相位各错开

兀／(3L，)运行，连同抵消它们之间相位差的移相变压器，可以构成脉波数为6L。的变流器系

统。输出波形中包含6k．L，±1(k为整数)次的谐波含量。根据变压器输出侧绕组的连接

方式可分为串联多重化结构和并联多重化结构如图卜1，电压型变流器的并联多重化结构会

产生电压差，进而产生电流环流，要特别考虑均流问题。多重化系统具有提供大功率输出、

运行效率高、可改善单台装置输出谐波等优点，也存在以下不足“1：

(1)需要通过调节直流侧电压实现输出功率的调节，系统动态响应差、控制不灵活；

(2)为了减小谐波，各装置输出需错开一定相位，影响输出的基波叠加造成基波损失；
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(3)为了达到消除次谐波的目的，必须使用特殊设计的移相变压器。

1．1．1．2箝位型多电平变流器

图卜2五电平二极管箝位型变流器 图l一3五电平电容箝位型变流器

箝位型变流器可分为二极管箝位型变流器如图卜2和电容箝位型变流器如图l一3：

一个m电平的二极管筘位型变流器直流侧由(m—1)个电容串联产生m电平的相电压，每

个电容上的电压为l／m电源电压。通过开关器件的不同组合使输出电压产生不同的电平8，。

二极管箝位型变流器同时具有多重化和脉宽调制的优点：输出功率大，器件开关频率低，

等效开关频率高，交流侧不需要变压器连接，动态响应好，传输带宽较宽等。这种变流器

的不足之处在于”1：

(1)箝位二极管的耐压要求较高，数量庞大。对于m电平变流器，每相所需的二极管

数量为(m一1)×(m一2)，大大提高了装置成本，而且在线路安装方面也造成相当的困难，因

此在实际应用中一般限于7电平或9电平以下变流器；

(2)开关器件的导通负荷不一致。导通负荷不平衡导致开关器件的电流等级不同。在

电路中，如果按导通负荷最严重的情况设计器件的电流等级，则每相有2×(Ⅲ一2)个外层器

件的电流等级过大，造成浪费；

(3)在变流器进行有功功率传送的时候，直流侧各电容的充放电时间各不相同，造成

电容电压不平衡，增加了系统动态控制难度。

电容箝位型多电平变流器的电平定义与二极管箝位型相同。假定每个电容的电压等级

与开关器件相同，那么一个m电平变流器在直流侧需要(m一1)个电容H1。该种拓扑变流器的

电平合成的自由度和灵活性高于二极管多电平变流器。优点是开关方式灵活、对功率器件

保护能力较强；既能控制有功功率，又能控制无功功率，适于高压直流输电系统等。该电

路拓扑主要缺点是吲：

2
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(1)需要大量的存储电容。如果所有电容器的电压等级都与主功率器件的相同，那么

一个m电平的电容箝位型多电平变流器每相桥臂需要(m一1)×(m一2)／2个辅助电容，直流侧

上还需要(Ⅲ一1)个电容；

(2)为了使电容的充放电保持平衡，对于中间值电平需要采用不同的开关组合。增加

了系统控制的复杂性和器件的开关频率并导致开关损耗增大；

(3)电容箝位型交流器也存在导通负荷不一致的问题。

1．1．1．3级联型多电平变流器

韶：萑荫翻蠲zt噩目目
增手z1 赳逍篇}
图卜4 单相级联型多电平 (1)Y型连接图 (2)△型连接图

变流器拓扑结构 图卜5三相级联型多电平变流器拓扑结构

级联型多电平变流器，采用若干个低压变流单元直接级联的方式实现高压输出㈣【7】。

这种拓扑结构组成的电压源型变频器由美国罗宾康公司发明并申请专利，取名为完美无谐

波变频器。图卜4所示是带有独立直流源的单相级联型多电平变流器。由三个单相级联变

流器，通过Y型或△型连接，可构成三相级联变流器，如图卜5所示。级联型拓扑每个独

立直流源与一个变流器单元相连，每个变流器单元可以产生一个三电平输出电压，这样避

免了大量箝位二极管或电容的使用；交流侧的端电压通过级联方式叠加，形成多电平输出

电压。由m个变流器单元级联而成的多电平变流器的电平数为(2m+1)。级联型多电平变流

器有以下特点m：

剖
《

(1)级联型多电平变流器获得同样电平数输出时，

使用的元器件最少，容易实现电平数较高的输

Ⅶ 出；

(2)每个变流器单元的结构相同，容易进行模块化

设计和封装：

图卜6改进级联型多电平变流器

(3)因为各变流器单元之间相对独立，所以可以较

容易地引入软开关控制；

(4)直流侧的均压比较容易实现；
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(5)各变流器单元的工作负荷一致，对于三相系统易于分相控制；但对于有功功率变

换场合，需要独立直流源，从而使其应用在某些领域受到限制。

若将各独立电压源的电压值分别取为E、2E、4E⋯⋯2 E，则其输出的电平数就大幅

度地增加到2 一l，即所谓改进的级联型多电平变流器嘲(Modified Cascade Mult订evel

converter)。图卜6为采用改进的两个单元的级联型多电平结构的GT0和IGBT混合型逆变

电路，其中v。，=2v。=2E。该电路的输出电压为7电平。工作时GT0单元承受高压，IGBT

单元承受低压。将波形合成策略与PwM策略相结合，可以得到一种非常适合于上述电路的

控制策略：较高电压的GTO单元以输出电压的基波频率为切换频率，而较低电压的IGBT单

元则在较高的频率下进行PWM控制，以此来改善输出波形“”“”。如果令图卜6中的

V。=3V。，=3E，则在输出侧可得到9电平的输出电压。推广到m个单元的级联多电平变流器，

各独立直流源的电压值分别为E、3E、9E⋯⋯3“E，则输出电平的电平数可以达到3”。文

献[10】中对相临两单元间独立直流源的电压值的Eb做出了分析，结论是这个电压比的最大值

就是3，即V。。=3V。，超越这个电压比，将出现电平飞跃2个台阶以上的情形，没有实际的

意义。混合型级联多电平变流器和具有自均压能力的多电平变流器，结构和控制趋于复杂，

有待进一步研究。

1．1．2多电平调制策略

伴随着大功率拓扑的发展，开关的控制策略也随之发展，至今广泛应用的开关策略有以

下几种：阶梯波脉宽调制、基于载波组的PwM技术、多电平电压空间矢量调制、载波相移

PwM技术等。下面结合几种变流器的拓扑结构从变流器输出的谐波特性、器件的开关频率、

动态输出特性及传输带宽等方面分析各种调制方法的优劣。

1-1．2．1阶梯波脉宽调制方法

图1—7七电平输出电压波形

阶梯波脉宽调制是用阶梯波来逼近正弦波n”，如

图卜7所示级联七电平输出电压波形。这种策略的优点

是实现简单、开关频率最低(等于基波频率)，因而开

关损耗最小，器件的主导损耗是通态损耗。通过调节直

流母线电压或移相角来实现输出电压的调节，此外，还

可以通过选择每一电平持续时间的长短，来实现低次谐

波的消除和抑制。可将特定次谐波消除PwM技术

SHE—PWM(Se lected Harmonic E1 iminat ion PHM)弓I入

多电平变流器，利用该算法计算出开关角度，消除选定的谐波分量。基于s脏的阶梯波脉

宽调制技术能够直接消除系统中指定次数的谐波分量，效果直观、原理清晰。随着电平数

的增加，输出电压波形的谐波畸变将更小，使得逆变器输出不接滤波装置和变压器而直接

接负载成为可能。

4
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但这种调制方法缺点也很明显“”：

(1) 开关角方程组是一个高阶非线性超越方程组。求解这个方程组需要大量的浮点

(2)

(3)

1．1．2．2

数运算，即使采用优化算法(如NewtorRaphson法等)使用DSP等高速运算芯

片也难以达到实时控制，一般需要通过离线查表法完成控制，这显然不能适应

一些需要快速动态响应的应用场合，如APF、高动态性能交流电机变频调速(如

矢量控制系统)等领域；

消除谐波的自由度受到输出电平数的限制。n电平变流器能够控制的谐波数目为

(n一3)／2；

由于每一级电平都采用与基波频率相同的方波控制，因而这种调制策略下的传

输带宽较窄，不适用于对信号传输性能要求较高的场合，如APF、功率音频放大

器等。总的说来，这种调制策略主要应用在一些对输出电压调节要求不高的时

候，如静止无功补偿器等。

基于载波组的P删调制技术

o

E

图卜8五电平二极管筘位型变流器

基于载波组的PwM技术原理简单、实现方便而且普遍适用于各种多电平变流器，在目

前是比较常用的多电平变流器开关调制策略””。这种控制方式特别适用于二极管箝位型多

电平变流器(例如图卜8的单相五电平二极管箝位型变流器)。基本原理是：在N电平变流

器中，N—1个具有相同频率和幅值的三角载波并排放置，形成载波组；以载波组的水平中线

作为参考零线，共同的调制波与其相交，得到相应的开关信号。根据三角载波的相位，这

种控制方式可以有三种不同的形式””，如图卜9示。在该控制方式下，变流器的输出特性良

好，器件的开关频率较低而等效开关频率较高，输入输出成线性关系，能够满足一定的带

宽，对于奇数电平变流器，方法B输出不含有载波谐波；当提高频率调制比时候，方法C

的sPwM输出频谱最干净，至于调制波，可以采用标准正弦波，也可以采用谐波注入正弦波。

该方法也存在以下不足“61：器件的导通负荷不一致，尤其在深调制的情况下，处于变流器

5
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外围的功率器件几乎不导通，而内部的功率器件开关频率较高；在频率调制率比较低时候，

方法A在载波谐波处谐波幅值大，边带较小；对于A、B型方案载波利用率不高。

徽徽嬲
(a)A型方案 (b)B型方案 (c)c型方案

图卜9 三种不同形式的基于载波组的P删调制方法

1．1．2．3多电平电压空间矢量调制策略

这是常规的二电平电压空间矢量调制技术(SvM)在多电平变流器上的扩展应用“”。常规

的二电平S、，M技术是根据不同的开关组合方式，生成八个电压空间矢量，其中六个非零矢

量，两个为零矢量；在空间旋转坐标系下，对于任意时刻的矢量由相邻的两个非零矢量合

成，通过在一个调制周期内对两个非零矢量和零矢量的作用时间进行优化安排，得到PwM

输出波形。对于多电平svM技术，其基本原理与二电平svM技术相似，只是开关组合的方

式随着电平数的增加而有所增加，如图卜10所示，其规律是：对于m电平变流器，其电压

空间矢量的数目为m3个，当然这些电平中有些在空间上是重合的””。比如对于三电平变流

器，如图l—11所示，其电压空间矢量的数目为27个，其中独立的电压空间矢量为19个，

一个零矢量，18个非零矢量，在空间旋转坐标下，对于任意时刻的矢量由相邻的三个非零

矢量合成，在一个开关调制周期内对三个非零矢量与零矢量的作用时间进行优化安排，得

到PwM输出波形。

n．1

譬舭
V：只⋯f岫

lV n_1

o伊

A

B

C

。。7对 积⋯。1／，＼／。觚纷貉。
ⅥⅪ淤么。
边∞r—————一&

图卜lO三相n电平变流器的基本结构图 图卜11三电平变流器的基本电压矢量图

多电平SⅧ技术的着眼点是基本开关矢量的数目n91，随着电平数的增加，基本开关矢

量的数目也就增加，使得其组合方式更加丰富，通过基本电压空间矢量的不同组合方式，

达到消除和抑制谐波的目的。这种调制技术的不足在于㈨：由于电平数与电压空间矢量的
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数目之间是立方关系，所以在电平数较高时受到很大限制，因此目前多电平SⅧ技术的研

究一般只限于五电平以下；多电平sⅧ下器件的开关负荷不均衡也是一个严重的问题，在

深调制区，必须采取新的调制策略，否则不能实现开关负荷均衡。

1-1．2．4载波相移P删技术

(a)

n厂Ju]_八』]¨． ．

1。n]r]r]r]rJ下(c)
1

1 l I

蓁。军卅山卜’产弋；麓
n乳I 一．．．一． ．．(e)

载波相移PWM技术是基于组合变流器提出的开关调制策略，在级联型多电平变流器上

应用也有独特优势。以载波相移sPwM技术(carrier Phase shifted SPwM，简称为cPS—SP删)

为例，其基本思想为“”m”：在变流器单元数为L，的电压型sP帐组合装置中，各变流器单

元采用共同的调制波信号s．，其频率为k。。各变流器单元的三角载波频率为k。，将各三角

载波的相位相互错开三角载波周期的1／L，如图卜12(a)所示(变流器单元数L；=5，sP硼

频率调制比k。／k=3，幅度调制比m=O．8)。图卜12(b)所示的L个波形分别为L，个变流

器单元的输出，上述L，个变流器单元交流输出叠加形成整个组合变流器装置的输出波形，

如图卜12(c)所示。对输出进行频谱分析，变流器单元之一的输出波形频谱如图卜12(d)

所示，叠加后整个组合变流器输出波形频谱如图卜12(e)。比较图卜12(d)和图卜12(e)

可见各变流器单元输出叠加后形成的组合变流器总输出波形中谐波得到了有效的抑制。

(1)相移式S脏一PwM技术‘231(Phase～shifted Selected Hamonic Elimination P嘲)。

这种控制方式以传统的定次谐波消除法PwM为基础，在开关角计算中加入预置相移量，将

计算得到的不同相移量的开关角分别用于不同的变流器单元，使得叠加得到的交流侧电压、

电流达到谐波最优。

(2)错时采样SⅧ技术(S锄ple TiⅢe staggered svM，下简称STS—sⅧ)㈣。组合变流

器STS—svM技术的调制方法，简而言之就是将各变流器单元的采样时间错开。具体地讲，

在组合变流器中，N个变流器单元在相同频率调制比k、幅度调制比mt下，进行sⅧ调制；
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各变流器单元采样时间依次相位差为2 n／(胖k)。sTs—svM技术比较于载波相移sPwM技术，

有电压利用率高，开关频率小，易于数字实现等特点。

总的来说，载波相移PwM技术具有以下特点让”：(1)各交流器单元的开关频率低，可采

用特大功率电力电子器件GT0等组成大功率变流装置，并降低器件开关损耗。(2)输出谐波

小，可大大减小滤波器的体积、尺寸。(3)等效开关频率高，传输频带宽，传输线性好，容

易引入一些优秀的控制方法，如滞环电流控制、单周控制等。(4)各变流器单元的电路结构

完全相同，易于模块化实现，开关器件的工作负荷均衡一致，特别适合于图卜4所示的级

联H桥单元化拓扑结构。与基于s髓的阶梯波脉宽调制技术相比，载波相移P删技术消除

和抑制谐波的能力不受输出电平数的限制，能够方便的实现实时控制，可以应用在对系统

有快速反应要求的场合中。STS—SvM技术是对各桥臂分别进行调制，并不直接控制总的输出

的电压矢量，在对应于同一电压矢量的不同开关状态的选择上完全是自动的。而在多电平

SⅦ中这种选择是非常复杂的。载波相移PwM技术在调制过程中，只需保证各开关器件调制

信号本身的对称性和均衡性，就能保证总的开关负荷的均衡性和总输出波形的对称性。因

而，与多电平SⅧ技术和基于载波组的PwM技术相比，载波相移P删具有开关负荷均衡、

相同等效开关频率时输出低次谐波成分少等优点。

小结

由上面分析可见，在多电平众多电路拓扑中，级联H桥拓扑结构简单，直流侧容易均

流，适合载波相移SPWM、SvM等多种优秀的调制方法和单周控制，无差拍控制等先进的控

制方法，因而，在实际工程中有很大的应用前景。本文实现多电平变流器的主电路拓扑正

是选择的级联H桥结构。

通过比较级联型多电平变流器的各种开关调制方法，可以得到基于载波相移SPwM的

调制策略有几个突出优点：

(1)控制算法简单，适用于快速实时控制场合；

(2)由于采用各桥臂分别调制，因而对变流器总体输出电压矢量的安排是自动完成的，

只要保证各桥臂触发波形自身的对称性和均衡性，就可以保证变流器整体的开关

负荷的均衡，容易实现均压控制；

(3)单个开关频率低，开关损耗、EMI小，适用于大功率慢速器件(如GTO等)；

(4)易于应用优秀的控制策略，如：滞环电流控制哺，，单周控制等Ⅲ】。

本文工作正是基于载波相移SPwM调制策略结合级联H桥拓扑进行的。

1．2数字控制器件在电力电子中的应用

电力电子的发展离不开控制学，控制学的发展离不开控制器件。从模拟控制系统到数

字控制系统是控制学发展的一大飞跃。数字控制系统在抗干扰，控制的精确度，实时性，
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实现算法的复杂程度都远远优于模拟系统。本文旨在对将最新的数字控制器件构成系统应

用于电力电子装置做初步探索。

1．2．1微处理芯片的发展

微控制系统的发展可以分为四个阶段例㈣㈣：

第一阶段：单芯片微机形成阶段

1976年，Intel公司推出了MCS 48系列单片机。8位CPu、1K字节R叫、64字节RAM、

27根I／O线和1个8位定时／计数器。存储器容量较小，寻址范围小(不大于4K)，无串行

接口，指令系统功能不强。

第二阶段：性能完善提高阶段

1980年，Intel公司推出了MCS一51系列单片机：8位CPU、4K字节ROM、128字节RA^I、

4个8位并口、1个全双工串行口、2个16位定时／计数器。寻址范围64K，并有控制功能

较强的布尔处理器。该芯片结构体系完善，性能已大大提高，面向控制的特点进一步突出。

第三阶段：微控制器阶段

1982年，Intel推出MCS 96系列单片机。芯片内集成16位CPU、8K字节RoM、232字

节RAM、5个8位并口、1个全双工串行口、2个16位定时／计数器。寻址范围64K。片上还

有8路10位ADc、1路PWM输出及高速I／0部件等。片内面向测控系统外围电路增强，使

单片机可以方便灵活地用于复杂的自动测控系统及设备。

第四阶段：专用微控制芯片DSP阶段

1982年，美国德州器(Ti)公司推出世界第一代DSP芯片TMS320lO。随后，AD公司、

Motor01a公司也相继推出各自的DSP芯片。经过十几年的发展，DSP器件在高速度、可编

程、小型化、低功耗等方面都有了长足的发展，单片DSP芯片最快每秒可完成16亿次

(1600MIPS，每秒1600兆次指令)的运算。由电子行业著名的摩尔定律，DSP器件在性能

不断提高的同时价格也不断下降，这些年来约每18个月性能提高一倍，而价格下降一半。

DSP器件应用面从起初的局限于军工，航空航天等领域，扩展到今天的诸多电子行业及消费

类电子产品中。

DSP器件的生命力主要取决于它在体系结构上不同于其他单片机的特点nw”]：

(1) 多总线结构：普通MCu基于冯诺伊曼结构，只具有单一总线，SR胧或DRAM都

映射到同一地址空间，总线宽度与CPu类匹配，取指令和取数据都通过一条总线完成。因

此必须分时进行，在高速运算时，往往在传输通道上会出现瓶颈效应。DsP内部一般采用的

是哈佛(Harvard)体系结构，它在片内至少有多套总线，可允许同时获取指令字(来自程

序存贮器)和操作数(来自数据存贮器)，而互不干扰，为流水线设计提供了硬件基础。

(2) 多处理单元：DSP内部一般都集成多个处理单元，如硬件乘法器(^fUL)、累加

器(Acc)、算术逻辑单元(ALu)、辅助算术单元(ARAu)以及D姒控制器等。它们都可以

在一个指令周期内执行完计算任务，这种运算往往是同时完成的，因而DSP可以单周期完

9
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成连续的乘加运算这种结构特别适用于滤波器的设计，如IIR和FIR。DSP的这种多处理单

元结构还表现在将一些特殊算法作成硬件以提高速度，典型的有FFT的位反转寻址，语音

的A律、u律算法等。

(3) 流水线结构：要执行一条指令，要完成取指令、译码、取操作数和执行四个阶

段。流水线结构使得DSP在这几个阶段执行过程中是重叠的，这样可以将指令周期的时间

降低到最小值。正是利用这种流水线机制，保证DSP可以在单周期内能够完成乘法和加法

运算。也正是这种结构，决定了DSP的指令基本上都是单周期指令。

(4) 加载引导(B00t 10ader)工作方式：对高速DsP来讲，将存放在慢速非易失性

存储器中的程序加载到高速静态RAM中运行的工作方式是制造商必须提供的一种资源。

(5) JTAG接口：随着DSP芯片速度的提高，传统的并行仿真方式已越来越显得困难。

1991年IEEEll49．1(即JTAG接口)标准的公布十万门以上的Ic一般都集成JTAG接口，

满足了IC制造商的措施需求，1993年I髓E．1149．5对JTAG接口标准作了修正，为5线接

口。JTAG接口为用户对DSP的仿真提供了便捷的串行工作方式。

正是由于DsP在硬件上对运算做了优化，使得在实时控制要求较高的场合DSP能够脱

颖而出，担当重任。从应用角度看：DsP器件是运算密集型的，而单片机是事务密集型的，

DSP器件可以取代单片机，单片机却不能取代DSP。

随着不断有先进的控制技术应用于实际系统，如矢量控制，神经网络，遗传算法等控

制方法均要求处理器有大量的数据运算能力，而对控制系统的实时性要求却日益增加；此

外，用户对电力电子系统的体积、功耗、稳定性等也有较严格的要求。因而，DSP取代单片

机在电力电子控制系统中的广泛应用成为必然。事实上，在电机控制方酝，国外众多的微

控制器生产厂家推出了多种专门应用于电机控制的单片机和DSP芯片，如8xcl96Mc、

ADMc331和TMS320F24x，只需用一片这样的芯片就可以实现PwM波形输出、电流调节和速

度调节，这是因为这些芯片与通用的微控制器相比在设计时已充分考虑到其在电力电子系

统应用中所需要的各种功能，如6路PwM输出、死区实现和互锁、光码盘计数等，因而在

外围嵌入了一些电机控制的专门电路，节省了cPu的内务操作时间””。

1．2．2本课题所用DSP系统介绍

TMS320F2000系列的DSP芯片已经广泛的应用于数字电机控制(DMc)、工业自动化(IA)、

不间断电源(UPS)等电力电子的控制领域中。F24x专为数字电机控制应用而设计，该芯片

构成的系统结构框图如图卜13：

F240x将高性能的DSP内核和丰富的微控制器外设功能集于单片之中。DSP内核为16

位字长定点格式，采用外部10肘^z晶振时通过内部可编程PLL选择最高执行速度达40MIPS，

芯片采用四级流水线工作，如此高的性能可以对非常复杂的控制算法进行实时运算。F2407

芯片跟本设计有关的主要特点有‘”】：

】0
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DSP2407l导

图l—13 实验评估板框图

(1)采用高性能静态cMOS技术，使得供电电压降为3．3V，减小了控制器的功耗，40MIPS

的指令执行速度和流水线工作模式使几乎所有的指令都可在25ns的单周期内完成，这对于

APF这样对实时性要求较高的应用提供了方便；

(2)两个事件管理器模块EVA和EvB，每个包括：

·两个16位通用定时器；

·3个具有死区功能的全比较单元；

·3个单比较单元；

·3个捕获单元，其中两个具有直接连接正交编码器脉冲的能力；

·16通道10位A／D转换器，最小转换时间500ns，可选择由两个事件管理器来触发的

两个8通道输入A／D转换器或一个16通道输入的A／D转换器；

·8个16位脉宽调制(PwM)通道，同时可以对两个三相变流器控制；PwM的对称和非对

称波形发生；可编程的PwM死区控制以防止上下桥臂直通；41个可单独编程或多路复

用的通用I／0引脚；

(3)5个外部中断(电机驱动保护，复位和两个可屏蔽中断)。

本实验系统的数字控制电路直接采用合众达公司提供的2407LF评估板，如图卜13所示

板上资源包括：TMS320F240芯片，128K字的外扩SRAM，4通道12一bit的D／A转换模块，

RS一232异步串口，JTAG仿真接口等。

1．2．3可编程逻辑器件介绍

在数字控制系统中，高层处理算法的特点是所处理的数据量较低层算法少，但算法的
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控制结构复杂，适于用运算速度高、寻址方式灵活、通信机制强大的DsP芯片来实现；低

层的信号预处理算法处理的数据量大，对处理速度的要求高，但运算有较多的逻辑结构，

算法相对简单，适于用可编程逻辑器件进行硬件实现。因而，在数字控制系统中DsP与可

编程逻辑器件的结合成为趋势。DSP与可编程逻辑器件结合最大的特点是结构灵活，有较强

的通用性，适于模块化设计，从而能够提高算法效率；同时其开发周期较短，系统易于维

护和扩展。使得在实时控制中，DSP与可编程逻辑器件系统能同时兼顾速度及灵活性。可编

程逻辑器件的发展也可以分为四个阶段”1：

第一阶段：1970年出现了PROM，它由全译码的与阵列和可编程的或阵列组成。由于阵

列规模大、速度低，因此它的主要用途是作为存储器；

第二阶段：20世纪70年代中期出现了可编程逻辑阵列(PLA—Progr锄曲1e Logic

Array)器件，它由可编程的与阵列和可编程的或阵列组成，虽然其阵列规模大大减少，提

高了芯片的利用率，但由于编程复杂，开发支持PLA的软件有一定难度，因而也没有得到

广泛的应用。20世纪70年代末美国删I公司率先推出了可编程阵列器件PAL(Progra衄able

Array Logic)，它由可编程的与阵列和固定的或阵列组成，采用熔丝编程方式，双极性工

艺制造，器件的工作速度很高。由于它结构种类多，设计灵活，因而首先得到普遍应用；

第三阶段：20世纪80年代初Lattice公司发明了通用阵列逻辑(GAL—Generic Array

Logic)器件，它在PAL的基础上进一步改进，采用了输出逻辑宏单元(0LMc)的形式和

E2cMDS的工艺结构，因而具有可擦除、可重复编程、数据可长期保存和可重新组合结构

等优点。GAL比PAL使用更加灵活，它可以取代大部分的SSI、MSI和PAL器件，所以在20

世纪80年代得到了广泛应用。PAL和GAL都属于低密度PLD，其结构简单，设计灵活，但

规模小，难以实现复杂的逻辑功能。20世纪80年代末，随着集成电路工艺水平的不断提高，

PLD突破了传统的单一结构，向着高密度、高速度、低功耗以及结构体系更灵活、使用范围

更宽的方向发展，因而相继出现了各种不同结构的高密度PLD。

第四阶段：1985年xilinx公司首家推出了现场可编程逻辑器件(FPGA—Field

Progra衄able Gate Array)，它是一种新型的高密度PLD，采用CMoS—SRAM工艺制作，其结

构和阵列型PLD不同，内部由许多独立的可编程逻辑模块组成，逻辑块之间可以灵活地相

互连接，具有密度高、编程速度快、设计灵活和可再配置等许多优点。20世纪90年代，Altera

公司推出新的PLD型号EPM9560称之为复杂可编程逻辑器件CPLD(C伽plex Progr姗able
Logic Array)，其单密度达到了12000个可用门，包含多达50个宏单元，216个I／O引脚，

并能提供15ns的脚间延时，16位技术的最高工作频率为118心z。CPLD的集成度最多可达

到数百万等效门，最高工作速度己达180Ⅻz。在系统可编程技术、边界扫描技术的出现也

使器件在编程技术和测试技术及系统可重构技术方面有了很快的发展邯1。

目前世界各著名半导体公司，如xilinx、Altera、Lattice和AMD Atmel等公司，均

提供不同类型的CPLD、EPLD产品，众多公司的竞争促进了可编程集成电路技术的提高，使
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其性能不断完善，产品日益丰富。可以预计，可编程器件将在结构、密度、功能、速度和

性能等各方面得到进一步发展，并在现代电子系统的各个方面得到更广泛的应用。

CPLD有以下主要特点啪1：

·速度快：采用并行体系结构，加快了运算进程，运行的时钟可达一百多兆；

·灵活性：可重复编程，I／0口可重新配置。系统升级方便、成本低，开发周期短；

·设计开发简单：HDL(Hard眦e Description Language)语言、V皿L语言、Verilog

语言，可降低硬件电路设计的难度；“自顶向下”(Top—DoWn)逐层进行设计描述、综合、

优化、仿真与验证；可以利用各CPLD公司提供的功能内核(IP核)，使设计更加快速和灵

活。

20世纪90年代以来，微电子技术以惊人的速度发展，其工艺水平已达到深亚微米级，

在一个芯片上可集成数百万至上千万只晶体管，对EDA系统提出了更高的要求，大大促进

了EDA技术的发展。20世纪90年代以后，主要出现高级语言描述，系统仿真和综合技术为

特征的第三代EDA技术，极大提高了系统设计效率，而且使设计者摆脱了大量的辅助性工

作，将精力集中于创造性的方案与概念的构思上。采用硬件描述语言HDL来描述lO万门以

上的设计，并形成了ⅧDL和VerilogHDL两种国际标准硬件描述语言m1。它们均支持不同

层次的描述，使得复杂Ic的描述规范化，便于传递、交流、保存与修改，并可建立独立的

工艺设计文档，便于设计重用。建立并行设计工程框架结构的集成化设计环境，以适用当

今AsIC规模大而复杂，数字与模拟电路并存，硬件与软件设计并存，产品上市速度快的特

点。

本课题在研究中采用型号为EPlK30Tcl44—3的cPLD芯片是A1tera公司在2000年底新

推出的一种基于查找表结构的低价产品。采用sRAM工艺，具有高性能、低价格特性。工作

频率可以达到上百兆赫兹。它带嵌入式存储块，与FLEXlOK系列的结构类似。该芯片具有3

万逻辑门，管脚144个，其中有102个I／O口，芯片供电电源电压为2．5V，I／O口的供电

电源电压为3．3V，与DSP的I／O口电平完全兼容，可以直接连接。

A1tera的可编程逻辑器件能达到最高性能和集成度，不仅仅是因为采用了先进的工艺

和全新的逻辑结构，还得益于A1tera提供了现代的设计工具MA)(+PLUsII。这一软件是一种

与平台无关、与结构无关的设计环境，它使设计者能方便的进行输入、快速处理器件和编

程㈣9”。其操作环境具有开发周期短，易学，易用，支持符合工业标准的其他EDA设计工

具的特点：

(1) “自顶向下”的设计方法：首先从系统设计入手，在顶层进行功能方框图的划分

和结构的设计，在方框图一级进行仿真、纠错，并用硬件描述语言对高层次的系统行为进

行描速，在系统一级进行验证。最后用综合优化工具生成具体门电路的网表，对应物理级

的印刷电路板或专用集成电路；



浙江大学硕士学位论文 第一章 绪论

(2)支持多种输入方式：MA)(+PLus Ti的设计可以是图形输入、文本输入或波形输入。

图形输入简明直观，便于顶层设计。文本输入支持ⅧDL和Verilog HDL两种IBEE标准硬

件描述语言，可以跨平台编译。波形输入便于时序逻辑仿真和纠错；

(3)面向对象：使用MAx+PLuS TT，设计者无需精通器件内部的复杂结构，就可在所选

的CPLD器件内物理地实现所需要的逻辑。由于有关结构的详细内容已封装入开发工具，设

计者不需手工设计自己的设计，因此设计周期大为缩短。

MAX+PLUS I【的编译器可以将设计输入文件自动生成用于器件编程、波形仿真以及延时

分析等所需的数据文件，并可通过仿真器和时延分析器进行设计仿真调试以及器件编程等

工作。使用MAX+PLuSII，设计者无需精通器件内部的复杂结构，就可在所选的cPLD器件

内物理地实现所需要的逻辑。由于有关结构的详细知识己装入开发工具。设计者不需手工

设计，因此设计速度非常快。

14
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1．3本文研究的内容

本课题研究的数字控制多电平交流器，吸收了多电平拓扑与调制策略的精华，结合现

代最先进的数字控制处理器，搭建软、硬件平台。课题采用级联H桥拓扑，cPS—sP删调制

策略实现五电平APF样机，取得理想的实验结果，同时完成了浙江省教育厅科研计划项目

(NO：20040145)。

本文研究内容如下：

(1)分析了载波相移技术的对称调制方案在级联多电平变流器中的应用，以单片

LF2407DSP实现单相五电平脉冲输出。

(2)从采样方法对多电平变流器输出的谐波含量的影响角度，提出了非对称规则采样

在多电平变流器控制中的数字实现方法，为非对称规则采样在多电平变流器中的应用提供

了有力的实验依据；

(3)在学习前人的基础上搭建了基于DSP+CPLD硬件的数字控制平台，在后续实验中得

到成功应用；

(4)用DsP+CPLD系统实现各种波形的五电平、七电平、九电平采样、计算得到正确的

控制脉冲输出，从输出波形总谐波畸变率和带宽方面进行了分析和比较；

(5)对单相五电平变流器进行数字PI闭环控制，并成功应用到APF样机中；

(6)对多电平的死区及数字补偿进行了理论分析，对三电平APF的死区补偿实验进行

验证，取得较好效果；

(7)研究了通过CPLD产生三相多路SPwM控制脉冲的方法，特别对DSP与CPLD的异步

并行数据传输进行了研究，解决了以往数字控制系统中断时钟不能同步这一难点问题。对

在CPLD中产生死区的各种方法进行了分析与对比；

(8)对DSP与CPLD的虚拟串行通信方式进行了初步研究，在减少功率回路对控制器的

电磁干扰方面有积极作用。

15
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第二章 CPS．SPWM技术和级联H桥多电平

变流器分析

2．1 cPS—SP删调制方法分析

2．1．1 CPS—SP雕调制方法基本原理

下面以组合变流器为例介绍CPS—SP跏技术的基本思想川“””1：以图卜1(a)所示的组

合变流器中，设变流器单元数为L，，各变流器单元采用共同的调制波信号‰，其频率为t。。

各变流器单元的三角载波频率为t，将各三角载波的相位相互错开三角载波周期的1／k，

如图2—1(a)所示(变流器单元数t=5，sPwM频率调制比t，／k=5，幅度调制比％=0．8)。图

2 l(b)所示的L，个波形分别为t个变流器单元的输出，上述t个变流器单元交流输出叠加

形成整个组合变流器装置的输出波形，如图2一l(c)所示。

·—]厂]厂] _] 厂]厂]厂]厂一
2厂]厂]厂]n r]厂]门厂
3厂]厂]门n几厂]厂]广
4]厂]厂]n n r]厂厂]
5]厂]厂]r]n几厂]厂](b)

图2一l cPs—sP删调制原理

(c)

在图2一l中，假设：调制波信号为^f(f)=Q。*cos(‰H妒。)，其中Q。为调制波幅值，‰

为调制波相位。有L。个二逻辑sPwM变流器单元，各变流器单元的输出的傅立叶级数展开式
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的差别，仅仅在三角载波的初始相位角的不同，其中，第L个三角载波初始相位为

九2纯+(2石L，t)，输出波形的双重傅立叶级数展开为：

鼬)=警．cos(舭‰)+

cos【脚’【哎’+中c+2叫t)+，l‘(％，+妒‰)】
由这t个变流器单元输出波形叠加所得总输出波形傅立叶级数为：

0(力=t．鱼学，cos(％，十鬼)+

砉c孑“m㈨s血c≯蓦cos⋯缈小警，
+喜薹c鼽c哦小叫竿办

心。2’

篓cos[m(唧+瘦)+警恸．(‰f+纯)]

将所有t个变流器单元的输出波形进行线性叠加后，获得总的输出信号进行傅立叶级

辱(f)=t．兰冬点．c0。(％f+纸)十万
⋯

薹卷w鸣㈨咖(半)cos【呶(埘删

+薹茎(篆M(鸣％)s；n(竺字办cos[鸣(吧H览)栅(蛾H‰)】
各个变流器单元有相同的调制波信号，其幅值和相位分别为：

QLhn=Qb

‘》Ih 2中h

该信号由如下几部分构成：

1．基波分量z

当蜀=k时，基波分量：

％=t等％
‰；‰

(2—3)

(2—4)

(2 5)

U叫心

荔等协

龇

％嚣黪蘸
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2．载波谐波t

当 m=1，2，3⋯．一时，可得载波谐波：

％2篆蹦鸣㈦sin(半)
(2-6)

K=mL；X：

3．边带谐波t

当m=1，2，3⋯。。，n=±1．挖，⋯±o。时，可得边带谐波：

％=篆“鸣瓯)sin(鸣训詈 (2_7)，肼 2 (?一7)

X=mLxX c+nK。

以上J(·)为贝赛尔函数，。

分析(2—4)至(2—7)，可以得出cPs sPwM信号具备下述三个特点：

(1)基波分量是单个SP删波形基波成分的L倍，相位与调制波信号相同，

CPS—SPwM在叠加后没有基波损失；

(2)若mL为偶数时，CPS—SPwM信号中将不含偶次谐波；

，缸。+n为偶数时，边带谐波不存在；

(3)次数最低的谐波群出现在t疋附近，即CPs—SPwM可以在较低的器件开关频率下，

得到较高等效开关频率的输出，输出波形的谐波特性也因而大大改善。

单个变流器输出sPwM信号中的载波谐波为：K=mE，m=l，2，3⋯o。，由式(2—6)可知，

多个变换器单元叠加输出的CPS SPwM信号，可以等效为一个高载波频率变换器输出的SPwM

信号，t个变流器模块叠加输出cPs—sPwM信号中的载波谐波为：置=，地。醚，m=1，2，3⋯o。，

CPS—SPwM信号的等效载波频率为：

足。=tK (2—8)

图2—2、图2—3分别给出了在t=1，疋／如=18和t=4，E／J0=18的条件下，单个交

流器单元输出的SP咖信号和组合变流器的CPS—SPwM信号的频谱图。可看出，单个交流器

输出的SP删信号的最低次载波谐波出现在18次左右，而CPS—SPwM出现在72次左右，验

证了等效开关频率提高为原来的四倍，低于72次的谐波已基本被消除了。但是，相移sPwM

变流器的谐波幅值，与载波频率为L。·k。的单个变流器不同。其原因是相移SP删技术是通

过较低次谐波的相互抵消得到较高的等效载波频率，而不是将谐波简单地向高次推移。



图2—2 单个变流器输出sP州信号的频谱 图2—3 cPs—sP州信号的频谱

2．1．1．1 CPS—SP删调制方法的线性度

在阐述线性度之前，先引入一一个波形畸变系数T皿(Total Harm。nic Dist。rtion)的概

念，THD的定义为：

r■一

册：避 (2u9)
“1

式中(，。和u。分别为基波分量有效值和i次谐波有效值。一个系统或方法具有良好的线

性度是指其输入和输出呈良好的线性关系，而干扰分量所占的比重不随输入的变化而变化。

在SPwM技术中干扰主要来自于边带谐波和载波谐波，因而只要做到输出信号中基波的幅值

与输入信号成正比，且THD基本上不随幅度调制比的变化而变化，就可以认为该方法具有

良好的线性度。

耵

(a)cPs—sPWM(t=7，K=3) (b)传统sPlyjI(t=l，《=21)

图2—4传输线性度分析

图2—4所示为SPwM信号基波幅值、T}D与调制比m的关系曲线。为便于比较，这里给

出了CPS—SPWM(t=7，琏=3)和SPwM(t=1，配=21)两种情况。由图2—4(a)、(b)可

19
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见，cPs—sPWM和sPwM的基波幅值和调制比m基本上成线性关系，这说明可以调节Ⅲ来线性

调节输出基波的幅值，幅度调制比m变化时，CPS—SPwM的T}D基本不变且数值很小，而SPwM

的T衄却变化较大。表明cPs—sP删技术具有比SPWM技术优良的线性度，其线性度接近理想

系统情况。

2．1-1．2 cPs—s删调制方法的传输带宽
开关变换器可以等效为一个“功率放大器”。与普通的功率放大器相一致，开关变换器

的输入输出特性、传输带宽、交流增益等各项指标都直接影响着开关变换器本身的性能。

对APF而言，反馈量是谐波和无功补偿电流，要对其进行闭环控制就要求SPwM变流器要有

足够的传输带宽””。这对整个系统的补偿性能起着关键的作用，为此本节对cPs—sPwM的传

输带宽进行详尽分析。

所谓传输带宽是指在一定频率范围内，信号与噪声相分离，不受噪声干扰。在sPwM

变流器中，噪声来自调制过程中由于器件开关产生的载波谐波和边带谐波。对于cPs SPwM，

最低次谐波频率为t≈，一n≈。。将最低次谐波幅值与基波幅值之比定义为噪声容限B，由式

(2 5)、式(2—6)、式(2—7)可得：

8：型!坠：里垫2
’

L；‘Qh (2—10)

由于最低次谐波频率必须大于传输信号的频率，所以：

ttc一”≈m>k
(2 11)

女。<±粤
玎+l

女。就是传输带宽，通过CPS SPwM，频率低于％。的信号都可以被完整不失真的传输。根据这

个定义可知：月越小则传输带宽越大。

对于具体的装置，确定cPS—SPwM的传输带宽有以下三步m】：

a．设定噪声容限，只有小于容限的谐波才认为不干扰信号；

b．求出当变流器单元数为t、幅度调制比为磁时，满足(2一lO)式的阶数打，记为挖。

从而确定最低次谐波的频率；

c．最后，由(2 11)式确定传输带宽。

为了讨论方便，将传输带宽与等效开关频率之比定义为相对带宽BWr，即：

Bw．：—!卫一：——L一1

L；’k。 NLx+1 (2一12)

根据(2—10)式，％与幅度调制比m、变流器单元数t有关。当变流器单元数t不变时，

％与幅度调制比m的关系如图2—5所示。可见m越大，‰也越大，而传输带宽也就越小；

在最大幅度调制比下的传输带宽是最小的。因此，在参数设计时，只要依据最大幅度调制
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比来确定带宽就可以达到系统要求。

(a)t=4时的情形 (b)L=5时的情形

图2 5变流器单元数不变时，n，，与幅度谓制比的关系

图2—6所示是在幅度调制比不变(图中m=1)时， 啦。与交流器单元数t的关系。从图

中可知，变流器单元数越多，n。就越大，根据(2 12)式，则相对带宽就越小；也就是说在

等效开关频率相同的情况下，变流器单元数越多，传输带宽越小。在5％的噪声容限下，表

2～l给出了几组不同变流器单元数的相对带宽。

图2 6幅度调制比不变时，nh与变流器单元数t的关系

值得注意的是，相对带宽的降低并不意味着cPs sPWM传输带宽的降低。由于变流器单

元数的增加，等效开关频率增加，最终结果是传输频带的增加，只不过其传输带宽小于开

关频频率为t％。的单个变流器的带宽。

表2—1不同变流器单元数的相对带宽

变流器单元数 1 3 4 8 10

相对带宽 1／3 1／5 l／6 1／8 l／8

另外，传输带宽依赖于噪声容限的选取。当变流器单元数足够大时，所有谐波与信号

之比都小于噪声容限。比如变流器单元数为14时，噪声容限与谐波阶数的关系如图2—7所

示。此时，带宽为无穷大，式(2一lO)不再成为约束条件，但信号的频率受开关频率的限制H5】。
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图2—7变流器单元数为14时，容限B与nh的关系

2．1．2 CPS—SP删调制在级联多电平变流器中的应用

cPS—SPwM调制应用到级联型多电平变流器中是对在组合变流器中应用的拓展，既可以

满足高压大功率的要求，又可以在较低开关频率下实现较高等效开关频率。在调制方法上

不尽相同，下面具体分析Ⅲ“4”。

在图2—8中的N个单相全桥变流器单元级联，由于N个模块有2{N个桥臂，需要2划

个三角载波进行调制。采用相同的调制波，三角载波Trl(1)、Tr。(2)、Tr，(3)⋯Tr．(2N)的

相位依次相差T。／(2％N)，咀N等于4为例如图2—8(a)所示。各变流器单元输出如图2—8(b)

所示，每个单元的输出都是两个三角波与调制波相交产生的P朔信号的叠加，是三逻辑信

号。叠加后输出如图2—8(c)所示。

0

—1

10

0 O。08辱 0．01 0∞{5 0 02 0。02寿 0．00 O．08晷 O．0唾

(雹)

0 a。aO巷 0．Ot O．015 秸。02 O。02S e．a3 0．睡尊尊 0．0}4

《b)

0

+，0
e 0．0D蠹 0。01 O。01S 8．0皇 0 025 B．03 0，∞5 O．04

(c)

图2—8 半周期移相的工作原理

在半周期移相方式中，2N个三角波Tr。在整个调制波周期内均匀分布，所以，从输出

频谱看，N个变流器模块构成的级联型变流器等效为2卑N个单元的相移SPWM组合交流器，
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输出为(2％N+1)电平的PwM信号。其频域模型为㈨：

u(t)=∑cⅡcos(k∞t+中Ⅱ) (2—13)

式中除以下成分外均为零：

(1)信号输出k=k。

cn-N·手·Qhn (214)

式中，

N为模块数：

E为单相全桥变流器直流侧电压；

V。。为三角波幅值；

Q。为调制波幅值。

(2)边带谐波k=2ⅢNl【。+nkⅧ(m=l，2，3⋯：n=±l，±2，±3⋯)

c。=彘JⅡ(2InN吣in【删+n)争 ∽15)

式中，J。(x)为n阶Bessel函数。

由此可见，采用半周期移相方式的N模块级联型变流器输出信号电压提高N倍，呈线

性放大，等效开关频率提高2术N倍。

2．1．3 cPS—SP删的对称调制分析与应用

由上分析可见，CPs sPwM调制方法对于N模块的级联H桥拓扑，需要2}N列载波，产

生4木N路脉冲信号驱动4刑个功率管，以得到2}N+l电平输出。五电平则要四列载波，七

电平则要六列载波。在数字控制中载波的实现依赖于计数器，一列载波需要一个计数器，

目前的微处理器对于多列载波的产生力不从心，因而限制了cPS—sPwM调制方法在工程中的

实际应用。通过分析发现cPS—sP嘲调制方法在调制波和载波之间有严格的对称性㈣，如果

将载波对两列互差180度相位的调制波进行调制则可以将载波数目减半，即对于N模块的

级联H桥拓扑，只需要N模块载波进行调制，两模块输出五电平则只需要两列载波，三模

块输出七电平则只需要三列载波(对应关系如下图2—9、图2一lO)。这样可以将载波数量大

大减少，实现上更加容易，在效果上和传统的cPS—SPWM上没有任何区别。而两列反相的调

制波可以通过硬件由运放构成反相器搭建，也可以由微处理器对AD的信号取反再参与运算，

前者要增加处理器的AD口，后者则增加运算时间。
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(a) (b)

图2—9传统和对称调制的五电平cPs—sPWM调制方式

(a)

图2—10传统和对称的七电平cPs—sPwM调制方式

(b)

口 0叩5 D口1 0015 0 02 0 026 0∞0瞄0叫0045 0 05

图2—1l H桥级联型拓扑 图2一12 单个H桥模块三电平输出

下面具体分析在生成触发脉冲时序方面两种调制方法的差异。如图2—1l所示H桥级联

型拓扑，每两个桥臂为一个模块，一个模块共用一个独立直流电源，桥臂和开关器件编号

按图所示：T，。与T，。、T。：与Ti，为同一个桥臂(i=1，2，3⋯⋯n)。桥臂顺序按从上到下，

从左到右编号为(1)、(2)⋯⋯(2N)，N为模块数。按照习惯上，以下统一按以正弦波大于三

角波给出高电平脉冲(即所谓的低有效)。
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常规的cPS—sPwM调制方法，每列载波对应一个桥臂，2术N列载波和一列正弦调制波相

交后高电平脉冲按时序给T1一。、T^一。⋯⋯T，一，；T'一，、L一。⋯⋯T。j；其互补信号分别给

L一。、T^一。⋯⋯T，一；；T'一：、T^一。⋯⋯T。一：，在每个模块输出可以得到三电平输出，如图

2一12。

对称处理后的CPs—sP删调制，每列载波对应一个模块，N列载波与互差180度的正弦

波相交的脉冲信号给同一个模块两个桥臂，按相交的时序将高电平脉冲给T1一，、T．一：，L一，、

T^一2⋯⋯TⅣJ、TⅣ一2；其互补信号分别给T1—4、．rl一3，T^一4、T^一3⋯⋯TⅣ一4，TⅣ一3。如此

给出信号后可以在每个模块也可以得到三电平输出，如图2一12。

通过仿真及其频谱分析，以上两种方法效果相同，完全可以相互替换。

1、对于图2 11所示N=2‘(k=l，2．3⋯⋯)的情况，分别按上述常规和对称优化的方法

给出触发脉冲均可在每一个模块的输出得到如图2—12所示三电平，对称的两个模块级联输

出可以得到五电平输出，对称的四个模块级联输出可以得到九电平输出，以此类推，对称

的2‘个模块级联可以得到2⋯+1(i=1，2，3⋯⋯k)电平输出，所有2。个模块级联可以得到

2“1+1电平输出；

2、对于图2～11所示N≠2。(k=l，2．3⋯⋯)的情况，分别按上述常规和对称优化的方法

给出触发脉冲，在每一个模块输出仍然是图2—12所示三电平，但由于其模块数目的不对称

性，只能将2‘个模块级联得到2“1+l电平输出，而不能得到中间的2”1+1(i=l，2，3⋯⋯

k)电平输出。

因而，对于N=2‘个模块级联的H桥多电平变流器，可以划分为任意i个组合模块，

每个模块中包含2“‘个H桥模块，这样可以进一步提高级联H桥模块化程度和每一个模块的

电压等级。

2．2级联H桥工作模式

图2—13两级联H桥拓扑

基本的单相级联变流器的拓扑结构如图2—13所示，

整个系统由两个全桥整流模块级联而成，每个模块由四

个带有反并联二极管的功率开关和一个直流电容构

1成”“5”。假设％=v。=vo，每个变流器模块的交流端可

产生三个电压值：v0，o，一v。若正和互导通，则k。=％。

若疋和五导通，则vd。=一v0。若五和瓦或五和五导通。则

是％=O。整个级联H桥变流交流侧的电压％=匕。+‰。

当v。。+v。：大于电源峰值电压，小于2倍电源峰值电压时

共有五个值：一2v0，一v0，0，％，2v0。分别对应图2—14的五

种工作模式m1。

分析其工作模式时，作以下假设：
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(1)开关T1～T4’是理想开关；

(2)C1和C2的电容大小相等；

(3)在一个开关周期中，电源电压保持不变；

(4)两个变流器的输出电压相等，即匕，=v。。=vo。并且对R忽略不计。

该拓扑共有5种工作模式，16种工作状态，如下图2一14所示：

(10)工作模式3情况5(V∞=O) (11)工作模式3情况6(”∞=O) (12)工作模式4情况l(v∞=一v0)
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+

yD

一

+

yp

(13)工作模式4情况2(Vd=一心) (14)工作模式4情况3(v曲=一v口)

(15)工作模式4情况4(1么=一心) (16)工作模式5(v∞=一2吒)

图2一14 两级联H桥工作模式分析

模式1化。=2v。)：此时，Tl，T4，T，，E导通。等效电路如图2—14(1)所示。当电源电压处于正

半周期时，若匕(v。+K：，电流线性以l匕一v。一％I／t的斜率减小，给C1和C2充电并提供

负载电流，给c1(c2)充电的电流为‘一‘。(‘一‘：)。

模式2化。=K)：此时，有四种情况：t，T4，T，，≮导通，T1，T4，《，一导通，Tl，T3，耳《导通或

E，T4，耳E导通，等效电路分别如图2—14(2)，(3)，(4)和(5)所示。电源电压处于正半周期，

若v。>v。，电流线性增大，若K<v。，电流线性减小。电流i；为正时，C1充电(k=v。且‰=0)

或c2充电(v。=O且v。=K)；当电流i。为负时，c1放电或c1放电。

模式3 r‰=o)：此时，有六种情况：I，T4，E，弓导通，T2，T3，耳T：导通，鼍，E，0《导通

王，己，《，E导通，T2，T4，《E导通，T2，T4，《，《导通。等效电路如图2—14(6)，(7)，(8)，

(9)，(10)，(11)所示。电路运行于图2—14(6)，(7)两种情况时，当电流为正(负)，若％=K

且‰=一K，c1充电(放电)，c2放电(充电)。若v。=一心且‰=vD，cl放电(充电)，c2充

电(放电)。当电源电压为正(负)时，电流以v；，t的变化率增大(减小)。电路运行于图

2—14(8)，(9)，(10)，(11)时，均为续流阶段。

+

K

一+

％
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模式4忆=一％)：等效电路如图2一14(12)，(13)，(14)，(15)所示。电流为正(负)，

T2，T4，E，1；导通或Tl，己，《，写导通使c2放电(充电)，或T2，T3，《，《T2，L，耳写导通使c1放电

(充电)。

模式5 rvd。=一2V。)：等效电路如图2一14(16)所示，此时T2，T3，E，1；导通。当电流为正(负)

时，C1，C2放电(充电)。

2一CPS—SP眦方法在级联H桥变流器应用中的仿真和实验验证

图2一15级联H桥逆变器输出仿真波形 图2—16级联H桥逆变器输出仿真波形放大

按照常规的cPS SP咖调制方法调制如图2—13所示的两级联H桥逆变器得到仿真波形

如图2 15、图2一16，其中调制波频率为50Hz，频率调制比K=21，幅度调制比M=O．9。很

直观的看出多电平脉宽的叠加使主电路中的电感充放电频率加快了很多，因而电流中只含

有高次谐波。但是，LF2407DSP只有两个独立的计数器5”，即只能产生两列载波，因而不

能用常规的cPS—SPwM调制方法来实现五电平输出(需要四列独立载波)，由前面2．2节的分

析可知，采用对称调制后的CPS—SP咖方法实现五电平输出只需要两列载波，具有可行性。

实验过程如下：
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图2 17 五电平对称优化cPs—sP删调制的DsP实现时序图

图2一18 DsP实现程序流程图

控制时序图如图2一17所示，在triga>sina时间

内给Tl】导通信号，在triga>sinb时间内给T。2导

通信号；在tri曲>sina时间内给T，，导通信号，在

tri曲>sinb时间内给T，，导通信号。其中T，，、T．。

信号互补，T1一：、T1—3信号互补；n一。、L一。信号互

补，T，，、T，，信号互补，分别给同一个桥臂的两个

功率管。频率调制比K一21，幅度调制比M_0．9。

DsP程序流程图如图2—18所示，DSP的外部晶振

为lOMhz，使用PLL的O．5分频，2倍频，则周期寄

存器的值计算如下：

丑蛋弦晒ERa其嗲(蕞皱辰×fi到目徽n02×10×1驴×o．5
载波E恢分频系娄奴2 2l×2×2

=1190(D)=4A6(H)；使2407的两个事件管理器(EvA

和E、，B)的定时器同时启动，让EVA的计数器起始值

是253(H)(周期值的一半)，而E、rB的起始值为零，

就可以分别产生两个互差疗／42的载波。实验中DsP采用对称规则采样法，在EvA的周期中

断中循环读取存放错开(万／42)的正弦表值，分别加载到EvA和EvB比较寄存器的影子寄存

T

T

T

T

T

T

T
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器中等待加载时刻，比较寄存器加载方式均设置为下溢加载，但由于计数初值的不同，在

程序中，EvA计数器先于E、，B(石／42)达到下溢值，故先于E、，B计数器加载，因而先于EvB

的计数器进行比较，故第一个模块控制脉冲的时序上得以超前，体现在输出脉冲波形上便

是产生了相移。
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图2一19 两个三电平模块输出脉冲叠加成一个五电平输出

横轴(t)：5ms／div：纵轴田)：2v，div，O．5v，mv

图2—20对称调制下的控制脉冲和主电路电流
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横轴(t)：5ms／div；纵轴(E)：2v，div，0．5v，div

图2—21控制脉冲和主电路电流波形放大

图2一19所示，采用对称优化调制使两个3一H桥模块输出三电平叠加后为一个五电平输

出。图2—20，图2—21为实验控制脉冲信号和主电路输出电流波形。当级联模块数增加时输
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出电平数增加，输出波形也将随之改善，而工作模式相应增加，工作过程将更复杂，但都

是以H桥基本工作模式为基础进行组合。事实上，无论采用那种调制方法。对于两级联型H

桥输出都是由上述五种工作模式输出的组合、叠加，在任意时刻。开关的组合关系只是其

中一种模式。

图2—22五电平输出仿真频谱 图2—23对称规则采样五电平输出实验频谱

试验结果如图2—20、图2—21，与仿真波形如图2—15、图2—16完全吻合。由图2—23

频谱分析表明：输出波形中的低次谐波基本消除，与图2—22吻合。剩余谐波中主要成份是

载波频率的4冰k(k为正整数)倍及其边带。由于DsP使用对称规则采样，比仿真采用的自

然采样输出频谱(图2—22)稍多的低次谐波，但所占比率非常微小可以通过提高载波频率比

或者用下章所述非对称规则采样法来消弱其影响。

本章小结

CPS—SPwM调制方法，适用于大功率变流器，在提高装置功率容量的同时，可以有效地

减小变流器输出谐波，调节输出波形，提高整个装置的信号传输带宽。本章在数学模型基

础上从理论角度分析了CPS—SPWM调制方法在线性度和传输带宽的技术特性，为其应用到级

联H桥变流器中，实现电力有源滤波的优势提供了理论依据；从等效电路的角度分析了两

级联H桥输出五电平的工作模式；对比了常规cPs—sPWM调制方法和对称调制法在实现上的

差异；并用对称调制CPS—SP删方法在单片DSP上实现了五电平输出，用实验证明了其可

行性，为进一步实验奠定了基础：对输出频谱进行了分析，得到了与理论吻合的理想效果。



图3～I
自然采样法
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。。。詈竺妻竺兰多尊多种方式，可以由模拟或数字电路等硬件电路来实现，也可以由微处
耄兰霎要篓雩竺苎烹竺聋法来实现。自然采样法如图。。t所示，通常是用二个主丢主蕃善萎
羹芝兰：以霎挈调譬的正弦波(调制波)信号，再用一个三角波信莓发星茹茹主菜
薹竺i苎娑‘警波：竺号，将二者进行比较，由交点来确定逆变器弄美磊嘉蒺：喜差茹兰
准正黧争竺角载波耜峨由两者的交点决定出逆变器开关蠢苗森：～。阳苍
㈣蛩曼3一：鬟’。黧娑聋⋯"sin∽，称为采样周期。由图可得式(3_1)、(3-2)，由
訾翼掣耋：三蚤耋竺竺丁!脉冲宽度为式c。心，，这个脉冲宽度磊≥妥藻爵最并二薹j’二羹
用数字实现则该脉宽要延迟到下一个采样周期才生效：

一⋯～⋯。”““馒’划罘

乞2u木；木(1+Jjlz木咖—t乇) (3—1)

铲u和删如‰) (3-2)

‰2乞+‰一=u牢吾【I+警+(豳％+咖噶+】)】 (3 3)

蠢二雾芸萋竺等挲掣竺：堂函数，求解‘，k，与肘的关系也相当麻烦。由数学推导得到
黧篓耄喜茎嘉黧警娄要黧因而，自然采样法通常由模拟电赢蕞-矗喜耍嚣
制技术的发展相应产生了规则采样法。

⋯。⋯～“⋯”8”r扭

图3—2
对称与非对称采样法数字实现示意图
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数字控制中的规则采样法分对称规则采样和非对称规则采样，下面分别讨论：

1、 对称规则采样法如图3—2(a)所示。计数器在0时刻达到O值，此时对正弦波进

行采样，将该正弦波数值代入(3—2)式计算出脉冲宽度f。斟1，等待下一个周期开始k时刻

加载，在下个周期中产生对称的脉宽V，=V。，而整个脉宽为f，=V，+V。=24V，。对称规则

采法是用处于两个自然采样值之间一个特殊的时刻点f。的采样值来近似两个自然采样值，

这样对于处理器而言避免了解超越方程，节省了运算时间，提高了运算速度。但由于对采

样点进行了近似，数据少了一半，牺牲了很大的精度。该方法的数学模型可以用(3—4)式表

示：

7’

fp。=u 4寻4(1+M
4 sin国“) (3—4)

2、 非对称规则采样法，如图3—2(b)所示。在计数器的下溢值时刻f。采样，在半个

周期后的r。时刻加载，在第二个周期中产生v。．宽度的脉冲；在计数器到达周期值时刻}。第

二次采样，到f。时刻加载，在第二个周期中产生V，．宽度的脉冲，很明显”P_≠V。，而在一

个周期的脉冲宽度由V，．和”i“拼凑”而成，即‘川=V，．+V，．，显然，‘州更接近实际脉冲宽

度f。。由图3—2(b)中的相似三角形关系可得两次采样时刻的数学表达式：

下

f一=U 4二_(1一—帽4 sin国f。) (3 5)

下

f+=u 4[丁一}(1一M+sin cD‘+1)】 (3—6)

故： f，。，：(f+)一(f一)：u木要4【1+!}4(sin国。“+sin珊。)] (3—7)

由式(3—7)可见，非对称规则采样一个开关周期的脉冲宽度仍由(3—3)式决定，只不过用

特殊点(计数器下溢点或者计数器到周期值)来接近自然采样点f。和f。，比规则采样多了一

倍的采样点，多了一倍的数据量，因而更接近自然采样结果，而对于目前的微处理器而言，

数据量增加一倍并不会影响其实时性。

分析式(3—7)可知：当sin肼=o时候，f，=f+一t=妄4u，即占空比d=50％，又由式(3—5)、

(3—6)得：。=等+己，，t=吾*u，即当o<M。sin耐<1时，有等<f+<丁和o<f_<；，即占空

比d>50％；当一l<M女sin聊<o时，有寺<H<三}和o<卜<÷，即占空比d<50％。由此可见，
伊 ■巾 甲

对于调制信号的正负交变，占空比d在50％上下波动，因而可以用软件配合定时器的方法，

只需要对0或f-进行一次加或减及一次乘运算便可以完成P删调制，这种对称结构特性特别

适合微机在线运算。此外，非对称规则采样PwM调制还具有1／4对称性，因而不含有偶次
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谐波吲。

3．1．2非对称采样在级联H桥多电平交流器中的实现

．，
r

———

E
I ．f

么
≠×义／ 乡X十 ＼ ．．嗲兴弋 缴一
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图3-3 载波相移sPwM下单相五电平实现时序

由于LF2407DSP的每个比较寄存器都带有影子寄存器，可以控制在周期和下溢时刻将

占空比数据加载到比较寄存器，又由2．1．3节分析知道由单片LF2407DsP可以实现三相三

电平和单相五电平的非对称规则采样。以单相五电平为例，载波相移SPwM的时序如图3—3

所示，在计数器达到周期值和O值产生中断，在中断中读取分别由tra和sina，tra和sinb，

trb和sina，trb和sinb相交产生的正弦表存到比较寄存器的影子寄存器。经过；后加载
2

到比较寄存器。对每列载波，后寺中断读数覆盖前冬中断读数，故一个周期中比较寄存器
二 上

加载两次，采样频率提高一倍，由于DSP在比较寄存器和计数值相等时候脉冲沿发生跳变，

虽然中间比较寄存器的值有变化但不满足和计数器值相等这一条件，脉冲沿也不发生跳变，

故比较寄存器的输出在一个周期中仍然是一个脉冲，和对称规则采样法相比，开关周期及

一个周期内的开关切换次数仍然没有改变。但从图3—3可以明显看出一个周期内的输出脉冲

并不以采样时间点轴对称。并且，相比对称规则采样，由于脉宽的不对称性，同一个载波

与两个正弦波相交产生的两个脉宽的对称轴也是不重合的。
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图3—4 非对称采样实现的DSP程序流程图

DSP程序框图如图3—4所示。

DSP的计数周期值按下式计算：三=至蔫墓墨碧葛笔署。采用2倍频及2分频，
载波比为21，幅度调制比为O．9，调制波周期为20mJ，DSP的晶振为10M舷，得到T／2=129AH。

对EvA的计数器T1cNT赋初始值为吾，EvB的计数器T2cNT赋初始值为三，并同时开始计
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数。这样便得到了两列相位不同的载波。其中，triga超前tri曲1／4载波周期。因而发生

各次中断的时刻也相差三，并且，这四个中断在一个开关周期中在时间轴上均匀分布·实
验数据采用查表得到，四张表里存有四组占空比的数据，每组42个，分别对应着21个周

期中断和21个下溢中断。设计一个计数值，在计数到42后清零，重新开始计数。

横轴(t)：5ms／div 纵轴(E)：2v／div

图3—5对称规则采样五电平控制脉冲

横轴(t)：5ms／div 纵轴(E)：2v／div

图3—6 对称采样同一载波输出两路脉冲

横轴(t)：5ms／div 纵轴(E)：2v／div 横轴(t)：5ms／div 纵轴(E)：2v／div

图3—7非对称规则采样五电平控制脉冲 图3—8非对称采样同一载波输出两路脉冲

注意到图3—5的每个周期末时刻，对称规则采样法实际采样点和理论采样点时刻不对称

过大造成输出波形存在较大的不对称性，图3—7反映了非对称规则采样法利用采样次数的增

加能有效克服这一不对称。由3—6同一载波输出两路脉冲的放大图可见同一载波输出两路脉

冲中轴是重合的；对比图3—8波形可见同一载波输出两路脉冲中轴是不重合的，因而图3—7

确实是由非对称规则采样得到脉冲叠加而成的五电平输出。图3一g频谱分析发现虽然利用载
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波相移SPwM消除了绝大部分开关谐波，对由采样方法决定的众多不规则谐波却无能为力，

利用非对称规则采样法可以更进一步减小这些不规则谐波，得到如图3一lo所示非常干净的

频谱，这个频谱已经非常接近由自然采样法仿真所得的频谱。由此可见，非对称规则采样

法数据处理量只增加了一倍，谐波含量却大为减少，是平均规则采样法和自然规则采样法

的有效折中。将非对称规则采样和载波相移SP删有机结合，可以更有效的发挥载波相移的

可以进一步净化输出波形频谱。

图3—9对称采样输出波形的频谱 图3—10非对称采样输出波形的频谱

3．2任意波形的非对称采样五电平实现

3．2．1定点DSP进行浮点运算的定标理论

在定点DSP芯片中，采用定点数进行数值运算，其操作数均采用整型数来表示。一个

整型数的最大表示范围取决于DSP芯片所给定的字长，一般为16位或24位。字长越长，

所能表示的数的范围越大，精度也越高。由于本课题所用的TMS320LF2407DSP芯片是16位

定点DsP，对于整数可以直接进行加、减、乘、除运算，对于小数则需要在运算前进行人为

“预处理”将小数转化为定点DsP可以直接运算的整数，这其中的关键由程序员来确定一

个数的小数点处于16位中的哪一位，这就是所谓的“定标”㈣。

DSP芯片的数以2的补码形式表示。每个16位的数据存储单元用首位表示一个符号位，

表示数的正负，0表示数值为正，1则表示数值为负。其余15位表示数值的大小。因此

二进制数0010000000000011(B)一8195(D)

二进制数1111111111111100(B)=一4(D)

通过设定小数点在16位数中的不同位置，就可以表示不同大小和不同精度的小数。数的定

标有Q表示法和s表示法两种(以下统一按Q表示法讨论)。Q表示法以Q。。表示，对于16

位的处理器而言A+曰=16。同一个16位数，若小数点设定的位置不同，它所表示的数也

就不同。不同的A，B所表示的数由于范围不同，因而精度也不相同，A越大，数值范围越

3R
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小，但精度越高；相反，A越小，数值范围越大，但精度就越低。例如：16进制数2000(H)

用Q160表示8192(D)，用QltI，表示0．25(D)。除去符号位，Q，。，o表示的数值范围是一32768

到+32767(即一(2“一1)到(2”一1))，其精度为l，而Ql。表示的数值范围为一1到0．9999695，

精度为1／32768=O．oo003051。因此，对定点数而言，数值范围与精度是一对矛盾，一个

变量要想能够表示比较大的数值范围，必须以牺牲精度为代价；而想提高精度，则数的表

示范围就相应地减小。在实际的定点算法中，为了达到最佳的性能，必须充分考虑到这一

点。浮点数与定点数的转换关系可表示为：

浮点数(x)转换为定点数(‘)：托=(inDx}28

定点数(xg)转换为浮点数(x)：x=(float)工。{2一

例如， 浮点数 x=0．5(D)， 定标为Q】，，， 则定点数％一

扣．5×2”=o．5×3276副=16384(D)，式中l j表示下取整。反之，一个用QI"表示的定点

数16384(D)，其浮点数为16384×2。5一16384／32768=O．5(D)。

下面讨论两个定点数相乘定标。两个定点数相乘时首先要确定乘数与被乘数的定标值，

即确定乘数与被乘数的Q。中的A、B值。一般的，若一个数的整数位为i位，小数位为j

位，另一个数的整数位为m位，小数位为n位，则这两个数的乘积为(i+m)位整数位

和(j+n)位小数位。这个乘积的最高16位可能的精度为(i+Ⅲ)整数位和(15一i—m)小

数位。因而，定标的方法有多种，但只有一种是最合理的，即在正确运算的前提下运算结

果精度最高。该定标确定方法如下：设乘数、被乘数、积分别为x，、x，、x，定标后的值

为x，。、x。：、x。，定标值为Q^．E、Q"：、Q邶，定标值应同时满足以下式子：

2“1—1>工】 ； ^+曰l=16 ； z州=葺42剐 (3—9)

2肥一l>鼍 ； A，十最=16 ； t，=‘42舢 (3一10)

2“一l>工 ； A+B=16 (3 11)

其中^、如、A是满足式(3—9)、(3一lo)、(3—11)的最小整数。在满足(3—9)、(3—10)、(3 11)

情况下乘积结果再向左移A1+^一A位则可以得到正确的x。，其定标为Q。。两个特例是纯

小数统一定标为Q，。，整数统一定标为Q1。。，下面以例子说明：

倒3．1 O．5×O．5=O．25(D)

O．100000000000000 ；Q】l， ccc(H)

茎． Q：!QQQ鲤QQQQQQQ鲤—LQ1。 丕 鳗￡㈣

oo．010000000000000000000000000000=O．25；Q1．】， A3C290(H)

结果左移1+1—1—1位取高16位，则得到正确值147(H)。

例3。2 17×(一5)=一85(D)

000000000001000l：17 ；Q1。 11(H)

茎 l!!!!!!!．!!il!Ql!三二§—LQ，。。 苎 §i地

lllllllllllllllllllllllllolOlOll=一85 ；QI。 55(H)
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结果左移16+16—16一16位取高16位则得到正确值55(H)，在整数乘法中由于左移

16位取高16位，相当于不移位取低位，故低16位就是正确值55(H)

例3．3 1．5×0．75=1．125

001．10000000000000=l_5 ；Q313 3000(H)

丕 Q：!!QQQQQQQQQQQQ二Q：Z5 ；Q1．。，丕 §QQQi奠2

0001．0010000000000000000000000000=1．125 ；Q313 12000000(H)

结果左移3+l一3一l位取高16位则得到正确值2400(H)

3．2．2任意波形五电平开环功率放大

图3—11 功率放大主电路拓扑

初始化寄存器，定时器l和3周期中断使能

蛤TlcNT和T3cNT赋初值．
使其相差T／4载波周期

等待中断

磊病：》互、—／
+是

卑占空出

至《荐癞、、、／旦
计算占空|

给伽，R1和cMPR2赋值} l给cMPRi和c肝R2赋值

清中断标志位
恢复地址

，断标志位
恢复地址

图3一12 DsP程序流程图

为了对载波相移SPWM调制方法的带宽方面进行实验验证，以便在后面的SAPF中应用，

所以对图3一11拓扑设计了对任意波形进行五电平非对称规则采样、计算，在主电路得到其

功率放大波形的实验。由3．2．1节DSP进行浮点运算的定标理论和如3．1_2节图3—3所示通

过两列载波调制两列互差疗度的调制波来实现调制的对称优化，其中，tra超前trb／4载波

周期；在tra>sina时间内给k导通信号，在tra>sinb时间内给五。导通信号；在trb>sina

加

L产
p

五善



浙江大学硕士学位论文 第三章 单相多电平变流器数字化控制研究

时间内给t一。导通信号，在trb>sinb时间内给瓦一：导通信号。其中五-j、五。信号互补，正一：、

五一，信号互补；R，、zo信号互补，瓦一：、T刍信号互补，分别给同一个桥臂的两个功率管。

频率调制比K=2l，幅度调制比M=O．9。

图3 13 调制信号的偏置电路

实验采用的调制波信号由信号发生器产生，可以产生正弦波、方波，三角波和锯齿波。

由于DsP要求输入电压范围是O～3．3v，因而输入信号要加上偏置后才能送入DSP的AD口。

偏置电路如图3—13示。偏置电源用lll7稳压芯片得到2．4v恒定的直流电压，通过电阻分

压产生l‘65v直流电压，叠加于信号端，得到符合要求的电压输入。功率器件采用FJ的

6抛P15RY060IPM模块，该型号IPM最高开关频率5K(若换成功率M0s管开关频率更高则通

频带会更宽)。调制波信号取looHz，载波频率调制比K_21，因而单个开关频率为21×100

=2．1K。DSP程序框图如图3一12，EvA的计数器T1CNT赋初始值为l／4载波周期值，EvB的

计数器T2CNT赋初始值为l／2载波周期值，并同时开始计数，这样得到互差载波周期1／4

的两列载波。对两个计数器周期中断使能，当tra与trb错时到达周期时，便进入中断程

序。中断程序中进行采样和计算，得到占空比，赋值给比较寄存器。由于载波的相移，使

得输出的脉冲也产生了相移，每列载波和两列调制波相交得到的信号分别给一个模块的两

个桥臂，每个模块输出可得到一个三电平脉冲，两个模块的三电平叠加便得到五电平的脉

冲信号，DSP的周期寄存器值按下式计算 萼婆婆粤塑羔曼篓善丝：!：!!：!!：!!：：!：2381D。若改
载波比×分频系数×2 21×1×2

⋯一

变载波频率调制比，则要按上式重新计算周期值。并且，调制波的频率×载波频率调制比<

功率器件的开关频率，即对于调制波传输带宽要受到功率器件开关频率限制。电路中电感

L。取7mh，电阻取50 Q。直流侧电压V。，=V。：=50v。实验结果如下(从上到下依次是信号

发生器波形，DSP输出控制脉冲波形、主电路电流波形)及其频谱分析：
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横轴(t)：5ms／div 纵轴㈣：2v，div，5v，div，1v，div

(a) 正弦波输出波形

(b) 正弦波触发脉冲频谱 (c) 正弦波主电路电流频谱

图3一14 正弦波调制输出及其输出频谱

酯
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横轴(t)：5ms，mv 纵轴(E)：2v，div，5v删v，1v／div

(a) 方波输出波形
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(b) 方波触发脉冲频谱 (c) 方波主电路电流频谱

图3．15 方波调制输出及其输出频谱

横轴(t)：5ms，div 纵轴(E)：2v／div，5v，div，l v，div

(a) 三角波输出波形

(b) 三角波触发脉冲频谱 (c) 三角波主电路电流频谱

图3．16 三角波调制输出及其输出频谱
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横轴(t)：5蛐，div 纵轴(E)：2v，div，5v，div，1v／diV

(a) 锯齿波输出波形

(b) 锯齿波触发脉冲频谱 (c) 锯齿波主电路电流频谱

图3一17 锯齿波调制输出及其输出频谱

由图3一14(a)、图3—15(a)、图3—16(a)、图3一17(a)可见采用载波相移SPwM可以得到和

给定十分逼近而稳定放大的功率输出波形，输出波形仅仅在过零点有些畸变，这是由于本

实验中为了防止功率器件上下管同时导通而设置了死区时间(10口s)因而产生了死区效应

而导致””。在3．5．3节将采用死区补偿技术来有效的抑制死区效应，得到几乎不失真于给

定的放大输出。由图3—14(b)、图3—15(b)、图3—16(b)、图3一17(b)可见：对于五电平的调

制，一方面，放大后的输出有足够的带宽以保留给定调制波原有各次谐波含量，另一方面，

只引入了载波4倍的高次谐波，而低次开关频率谐波已通过载波相移sPwM完全抵消，和理

论分析完全吻合。由图3一14(c)、图3—15(c)、图3一16(c)、图3—17(c)可见通过主电路电感

电阻滤波，可以有效抑制载波频率4倍数次谐波，而保留给定的原有低次信号，事实上，

通过合理选择主电路的电感和电阻，使得主电路的截止频率低于载波频率的4倍则可以完

全滤除高次谐波，从而消除开关特征次谐波的影响。当然，对于信号频带比较宽的时候，
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可以通过增加H桥的模块，来实现更高质量的输出，这将在3．6节讨论。

由此可以得出结论：无论输入谐波中含有方波、三角波还是锯齿波，即使在频率比工

频高一倍的情况，通过DSP进行非对称采样进行实时运算得到的五电平输出都可以实时的

跟踪给定电流波形，经过滤波后输出和给定有相同的频谱，即谐波成分一致，该系统具有

良好的通频宽度，为该交流器在并联有源滤波中的应用提供了有力的实验依据。另一方面

也证明CPS—SPwM调制方法和级联H桥结合在音频放大器、微弱信号放大器方面有较大的应

用前景。

3．3单相五电平变流器的闭环控制

在cPS—SPwM调制方法下的级联H桥拓扑可以有以下几种主要控制方法：

1、PI控制：

在工程实际应用最广泛，也是本实验采用的控制方法，在3．3．1节将专门讨论数字PI

控制的实现方法；

2、滞环电流控制：

滞环电流控制是一种简单的BaJlg_bang控制””，它集电流控制与PwM于一体。实际电

流与指令电流的上、下限相比较，交点作为开关点。指令电流的上、下限形成一个滞环。

滞环电流控制具有以下特点：

(1)滞环电流控制是基于电流暂态的控制，具有动态响应速度快、鲁棒性好的优点；

(2)滞环电流控制本质是一种隐含载波的变频SP删调制方式。在三相高功率因数整

流器中，滞环控制的隐含载波频率随电网电压做周期性变化，变化频率为工频的二倍；

(3) 滞环电流控制输出频谱范围宽，滤波较困难，谐波能量均匀分布在较宽的频带

范围内；

为了解决滞环电流控制变频的缺点，仍有不少学者在探索改进的方案，比如：限制最

高开关频率，通过改变滞环宽度实现恒频控制等；

3、单周控制：

单周控制(One Cycle contr01)是由加州大学Keyue Ma Smedley提出的。该技术同

时具有调制和控制的双重性御】，其原理如图3一18所示。

单周控制通过复位开关、积分器、触发电路、比较器达到跟踪指令信号的目的。这种

控制方案具有动态响应快、开关频率恒定、鲁棒性强、易于实现等优点。在DC—DC变换器

中已经得到充分的研究。作为一种调制方式，该技术最近正在向三相变流器方面如电流型

PFC、电压源型APF探索。

灵活多样的调制技术与丰富的电路拓扑相结合形成各具特色的变流装置。目前已进入

研究阶段的有基于S、，^i的二极管箝位型变流器、相移SP删组合变流器、相移SⅧ组合变流

器、本文研究的相移SP删级联型变流器。
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出

图3．18 单周控制原理

4、预测电流控制：

其思想是通过对输入、输出电压和输入电流的采样根据实际电流和参考电流的误差选

择优化电流矢量(脉冲宽度)作用于下一个周期，使实际电流在一个周期内跟踪上参考电

流，实现稳态无误差呻1。其优点是开关频率固定，动态性能好，电流谐波小，器件开关应

力小，数字化实现较简单。其缺点是要求较高的采样频率和开关频率，在低的采样频率下，

会产生周期性的电流误差。

5、无差拍控制：

。其基本思想是：将输出参数等间隔地划分为若干个取样周期，根据电路在每个取样周

期的起始值预测在关于取样周期对称的方波脉冲作用下某电路变量在取样周期末尾的值

””。适当控制方波脉冲的极性宽度就能使输出波形与给定的波形重合。不断调整每一周期

内方波脉冲的极性和宽度，就能得到失真度很小的波形输出。

该控制方法是一种全数字化技术，它利用前一时刻指令电流和补偿电流值根据空间矢

量理论计算出整流器下一时刻应该满足的开关模式。其优点在于数学推导过程严密、跟踪

无过冲、动态性能好，易于计算机执行等。缺点是数据计算量大，且对系统参数依赖性较

大，但是随着数字信号处理器件的不断发展，该方法也会逐渐步入实际应用。

后四种方法作为比较先进的控制方法，是近年来研究热点，因而予以简要介绍，由于

考虑到整个系统的复杂程度，实验中实际用PI控制方法。

3．3．1数字PI实现理论

在模拟调节系统中PI调节的控制规律为旧1：

厂 ．f ]

“(f)=置，㈨+音触协l (3_12)
L

1
J 0 J

其中，Ⅱ俐 调节器的输出信号；

P r∥ 调节器的偏差信号，是给定值与测量值之差；

皿 调节器的比例系数；
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乃 调节器的积分时间；

其中比例环节置。实时成比例的反映控制系统的偏差信号，偏差一旦产生，控制器实时

作用减少偏差；积分环节拿用于消除静态偏差，其作用的强弱决定于积分时间常数t，L
』，

越大，积分作用越弱，反之，越强。

由于计算机控制是基于离散数据处理的控制，它只能根据采样时刻的偏差值进行计算，

因此需要对式(3一12)的积分部分进行离散化处理，得到：

H(女)=膏，P(七)+置，∑P(，)

(3—13)

其中， 七 采样序号，五=O，1，2⋯⋯；

“(≈) 第k次采样时刻的输出值

P(七)

Kl

第k次采样时刻输入的偏差值；

积分系数，置，=世，么。
本变流器控制系统采用PI的位置型算法：

“(n)=“如一1)+△“0)

=“如一1)+置，k∞)一e0一1)]+置，．e白)

或者表示为：

“0)=“如一1)+“，@)+“，@)

其中，“，忙)=置，-很)一e@一1)】，“，取)=置，．e@)，

茁，=置号 积分系数。

(3 14)

(3 15)

根据式(3一13)列写位置型PI算法的程序流程图，如图3一19所示。

不难看出，在位置型数字PI实现方法中需要对前多次误差信号e(t)进行累加，实际应用

中考虑到处理器的限制，只取两次累加。

d7
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昂，蔚赋初值

上
I计算偏差值e限j_“+．“似』

士
计算uP(kl=KPle(kl—e《k-l ll脚Ik)=Kf e(k9

0
蜮kl=哦k—1)+△U(k)

0
tHk·1)：：u(k-1)+A啦k}．e《k)=e《k-1)

图3．19 位置型数字PI程序流程图

3．3．2对变流器交流侧的闭环控制

变流器的交流侧的闭环控制是对变流器输出电流的直接控制，作为电压电流双闭环控

制的内环，其控制好坏直接影响交流器的输出，因而本节讨论对变流器交流侧进行了电流

环的PI调节实验。

i
图3—20 电流检测与偏置电路

以级联H桥逆变器进行实验，直流侧采用直流稳压电源，输出端接RL负载，给定电流

i的值(实验中该值由信号发生器给出，调节该值可以使得输出电流大小变化)，该值与主电

路电流采样值相减后其差值经过PI调节器，在每一个中断运算中修正脉宽，得到8路修正

后的控制脉冲通过光耦驱动IPM。实验采样电路如图3—20，电流互感器为L酬公司的LA58一P，

额定电流为50A，电流变比为1000：l，当外接采样电阻为100Q时，电流与采样电压的比例

为10：1。因而，单模块直流电压在80v时，输出电流采样信号应该在峰值8v。

按照(3一14)式，PI调节部分程序如下：

48



浙江大学硕士学位论文 第三章 单相多电平交流器数字化控制研究

#result0

resultO

ad—ik—org

#220H

ad ik

#resultl

ad一19—Org

ad一19一0rg

atik—org

error k

error k

result 3

Ki

#1

kDvalue

ad—iILl一org

ad_ikorg

error k 1

error k 1

Kp

#l

result 4

result 4

result 3

ad ik l

地址指到主电路电流采样地址

读取主电路电流原始数据

存入主电路电流原始数据

主电路电流减偏置

本次采样电流存入临时积存器

地址指到给定电流采样地址

读取给定电流原始数据

存入给定电流原始数据

减去本次主电路采样电流

本次误差存入error』

将error—k载入乘法单元

乘以1／1024得到[O，1]的数

右移2位

载到累加器

本次误差计算完毕

本次误差值载入乘法寄存器

本次误差值乘以积分系数

左移两位定标

加载到累加器

幺，， 积分项运算结束

载入上次主电路电流值

减去本次主电路电流值

Q，。 得到比例项

Q。 比例项载入乘法寄存器

Q。， 乘以比例系数

Q。。 比例项计数结束

比例项加积分项

加前次主电路电流

Ⅲ

帅

Ⅲ

Q

Q

Q

3hS

虮

垩：

呻∽们皿∽呻∽删喁删，吖

能门腿删，W

胍盯职觚

胍喝棚，阿

蚯盯陬姐

撖叩叩

啪眦呲蛐呲∽呲湖姗呲¨州

眦肿哪㈨"删

眦肼帆呲

㈨咖呲¨科

眦唧姗渊

咖伽脚



浙江大学硕士学位论文 第三章 单相多电平变流器数字化控制研究

SAcL

LACC

ADD

SACL

LT

MPY

PAC

SACH

LACC

NEG

ADD

SACL

LT

MPY

PAC

SACH

LACL

SACL

temp—p

temp—p

#8192

tW D

tW D

Tc

u．3

temp—p

#8192

temD n

temD n

Tc

p，3

ad ik

ad ik 1

存入临时数据寄存器

Q。， 误差项之和加l

Q3。

Q。。。 乘以载波周期值，得到占空比

Q。 正的占空比值存入u

Q313

误差值和取负

Q313

Q16．o

Q1。。 负的占空比值存入p
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实验结果波形如下图3—21(给定信号，主电路输出采样信号，功率器件触发脉冲信号)

I。∥ 签』心 ?争 ‘争辫 I≮
乡§

量。 L i且

蹇，VV、
横轴“)：5tIls删v

纵轴幔)：lv，div，1v，div，5v／div

(a)开环直流测单模块80V时交流输出
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-- - l 』 L -- 一

≯ ．￥ ‘争滔 。等 t汾 ．挈
『 『下 n T 1

-

爹MM瓢
横轴(t)：5ms，div

纵轴㈣：1v，div，1v，div，5v／div

(b)PI调节直流测单模块70V时交流输出
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横轴(t)：5ms／djv

纵轴(E)：1v／dlv，1v／div，jv／div

If 量磁 殷!矿浔j『：Ⅺ‘

、I≮镑N心
横轴(t)：6ms／div

纵轴(E)：lv／div，1v／djv，5v／dj v

(c) PI调节直流测单模块80V时交流输出 (d) PI调节直流测单模块100v时交流输出

图3—2】 级联H桥逆变器不同直流侧电压值的输出

由图3—21(b)、(d)可见变流器在直流侧单模块给定为80v时，模块电压存70v到100v

变化时通过交流侧PI调节输出电流都能够很好地跟踪给定信号。证明交流侧的PI调节效

果是明显的。

3．4级联型五电平变流器在单相sAPF中的应用

3．4．1单相SAPF主控制系统

图3—22 单相五电平sAPF控制框图

为使SAPF主电路正常运行，必须使其直流侧电容电压维持在一定的数值，以保证主电

路在任何时刻都能跟踪随指令电流的变化⋯。着不对直流电压进行控制，电容的端电压会

由于系统存在的损耗和补偿电流的变化会产生衰减或大的波动。对于本文所采用的五电平

变流器，各变流器单元的直流侧电压必须均衡，这是保证SAPF正常工作的前提条件。由于

级联H桥直流侧相瓦独立，因而直流侧均压比较容易实现，本文采用PI控制实现直流侧的

级联H桥直流侧相互独立，因而直流侧均压比较容易实现，本文采用PI控制实现直流侧的
电压均衡。
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图3—23 sAPF直流侧控制框图

因而，整个系统的控制包括交流侧控制和直流侧控制两部分，总的控制框图如图3—22

所示。它是一个双闭环控制系统。其内环是直流电压控制环，外环是交流电流控制环。单

模块直流电压给定信号为H。，级联H桥两模块电压分别为％、“：。“，、“：取平均值后再

分别与H，、H，、“。比较后送入PI调节器，如图3—23。外环PI调节器的输出为直流电流信

号屯，‘的大小和变流器交流输入电流的有功分量幅值成正比。稳态时“，=M：=“一，PI

调节器输入为零。当直流侧电容C电压H．、H，下降时，PI调节器的输入端出现正偏差，使

其输出‘增大，屯的增大会使整流器的交流输入电流的有功分量增大，也使直流侧电压H，、

“，回升。达到稳态时，H，、“：仍和“。相等，PI调节器输入仍恢复为零，而屯则稳定在新

的较大的值。当M，、M。上升时，调节过程和上述过程相反。蓿APF要从整流运行变为逆变

运行时，首先是负载注入功率使得电流反向而向直流侧电容充电，使H。、“，抬高，PI调节

器出现负偏差，其输出‘减小到变负值，使交流输入电流相位和电压相位反向，实现逆变

运行。达到稳态时，“，、“，仍和“。，相等，PI调节器输入恢复到零，其输出屯为负值，与

逆变电流的有功分量相对应。

fd乘以和口相相电压同相位的正弦信号H：，就得到三相交流电流的正弦指令信号f：。可

以看出f：和Ⅱ相电源电压同相位，其幅值和反映负载电流大小的直流电流信号屯成正比，这

正是熬流器作单位功率因数运行时所需要的交流电流指令信号。非线性负载电流如、如和玉

采样信号经过谐波与无功电流检测电路后得谐波和无功电流信号‘，f。与屯相乘便可得

APF指令电流f：。指令电流f：和变流器输出谐波电流信号比较后，通过内环数字PI调节器，

得到控制信号后由8驱动电路驱动APF各路开关，来产生相应的波形畔““。

3．4．2单相SAPF实验及其分析

X R

(a) (b)

图3—24 APF中变流器部分等效电路及其矢量图
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由于谐波电流是无功电流，理论上不需要直流侧的直流提供有功电流，实际由于逆变

器主电路有不可忽略的损耗，故需要补偿有功功率。有功功率的补偿有从交流侧补偿和从

直流侧补偿两种方法惭】。

在本APF中的负载是感性的，因而只分析电流滞后电压的情况，如图3—24(a)、图3—24(b)。

为分析方便以正弦波作为给定和输出进行分析。设变流器内部无损耗，在该情况中，因为

变流器无需有功功率，变流器电压u，与电流J相差900，而电网电压(，。与电流，相差则不再

是900，而是比900小了占角度，因此，电网提供了有功功率补偿了电路中的有功损耗，即

相对电网而言，电流J中有一定的有功分量，这点从矢量图中可以明显看出。这个占角度也

就是变流器电压u，与电网电压D。之差。改变这个角度并且改变u；的幅值则变流器产生的电

流，相位与大小也随之改变，变流器从电网吸收的有功功率也发生改变。事实上，一旦变流

器主电路确定，其电阻值也确定，变流器容量确定后从电网吸收的有功功率也就确定，因

而稳态运行时候占是可以确定。若考虑变流器内部损耗，则变流器输出电压u；和J的夹角比

占角略小。

另外，在工程实际中也可以从直流侧提供变流器损耗。这种方案中，在直流侧并联有

直流电压源，如蓄电池等。其矢量图如图3—24(c)。其电流与交流电网电压的相位差是900，

而与变流器交流侧输出电压差为900+5。

对于本文APF系统给定由谐波检测电路给出，只要满足J的相位差就可以达到补偿变

流器有功功率的要求。在闭环系统内，万角度的调节由闭环调节器根据主电路的有功和无

功功率需求自动调节，从而满足矢量关系。

图3—25 单相五电平SAPF系统框图
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如图3—25所示，本实验采用的系统由以下几个部分组成：①不控整流模拟的非线性负

载；②级联H桥主电路；⑨谐波及无功电流检测电路；④DsP控制器；⑤隔离与驱动电路。

系统通过电流传感器检测非线性负载电流如、如和如，经谐波与无功电流检测电路后，产

生补偿指令电流，送入DSP控制器的A／D转换，再与APF检测电流f。。做PI调节，得到控制

信号后由PwM发生器送出通过驱动电路驱动APF各路开关，同时系统包含过流、过热和过

压等各种保护功能。

作用于APF的变流器工作在BOOST状态，需要先建立直流侧电压(见4．1节分析)，在

初始阶段直流侧会产生冲击电流，因而在实验中采用在直流侧应串联限流电阻的方法，上

电后先让级联H桥型变流器工作在整流状态，将直流电压升高到给定值，然后投入正常工

作状态，这样可以减小交流器投入工作时的冲击电流，降低限流电阻的尺寸。而在实际工

程应用中，可以采用软启动方式来减小启动冲击电流。

三相负载

电流

电网

压波

j礁，、
=X火

j
r

电
形

谐波及
无功电流

图3-26 谐波检测框图

系统谐波检测采用瞬时无功功率理论的原理的自适应闭环拓扑时1，如图3—26示，通过

三片模拟乘法器AD633实现3／2变换，经过二阶巴特沃斯滤波器得到直流分量，再由三片

AD633实现3／2反变换得到纯正正弦波电流，与电网电流做差，得到无功与谐波电流作为

PI调节的指令电流。检测系统鲁棒性强，稳定度好，检测波形如图3—27示。DsP的数字PI

调节及其占空比运算的到的五电平输出脉冲及其H桥主电路输出的补偿电流如图3—28示。

实验电路主要电路参数如下：

电网电压：200V(通过调压器调节)，50Hz；

直流侧电压：200V(两个模块总电压)；

非线性负载：不控整流桥接阻感负载，其中电感为26ⅢH，电阻为20Q；

主电路开关器件IPM模块6船P15RY060：额定电流15A，直流侧额定工作电压600V，

额定开关频率5I(}Iz；

交流侧电感：7．3ⅢH；

直流侧电容：1410 1】F；

M
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电流传感器：L酬LA58一P；

DSP控制器：TI公司T胍320LF2407

■一

'+ 』厂
■一! _

●■一 h f_J -_- IJ
■■■t ；-1．：，J H■■‘_

：-，一-、． j， ‘、|

．≯‘／； 1℃， {＼√。∥

嘞一心粤。 ，吣 气?艘．以

(负载电流、有功电流、无功及谐波电流) (谐波电流、变流器输出电流、变流器控制脉冲)

横轴(t)：5ms／div纵轴(E)：lv／div'1v，div'lv，div 横轴(t)：5ms，div纵轴(E)：1v／div'1v删v，5v／div

图3—27 负载、有功与给定电流 图3—28 检测、跟踪电流与控制脉冲

由图3—28可见采用载波相移sPWM方法对级联H桥进行调制能够有效产生五电平脉冲，

采用双闭环控制方法能够实时跟踪给定谐波电流。由图3 29波形可见，五电平的补偿效果

稳定也比较理想，APF系统稳态时候能够较好地完成了谐波和无功补偿功能，只是在转折处

有较大的尖峰，这是由于谐波电流在该处突变上升／下降率(df／出)太大，远远超出了开关响

应时间所致。由图3—30可见，APF系统响应时间很短，在微秒级快速实现对负载的谐波和

无功补偿，投入过程没有大的波动和超调，这表明该系统有很快的动态响应速度，动态稳

定性也很好。

≮ 协 抽 协 & 协 抛 慨 一 协

杉
一

k
r J?『『『 rl ≮

：TV 沁 k Ⅺ
(谐波电流、补偿后网侧电流)

横轴(t)：10Ⅱ1s／div纵轴(E)：1v，mv，5v，div

图3—29变流器输出电流和网侧输入电流

惦 拉心牲抵W扒粗 舨弹

执归胍 归． ^Ik／
f 1 IV

^

尸n ．F 尸≮． ＼ 移Z。． 乙 灯
(谐波电流、变流器输出电流、网侧电流)

横轴(t)：10nls，div纵轴(E)；1v，div'5v，djv

图3—30补偿器投入动态响应波形
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由图3—3l和图3—32可见，负载中的低次谐波被很好地抑制，高频谐波集中于84次谐

波附近，即用cPs—sPwM技术实现了4倍等效开关频率，无论在降低电容电感容量上，还是

在变流器传输带宽等性能指标上，均有很大提高，有利于解决大功率变流器装机容量与开

关频率之间的矛盾。

另外可以通过以下途径来进一步改善APF样机补偿效果：(1)提高交流侧电感的工艺水

平、降低线路电阻、平衡三相电感；(2)适当提高开关频率；(3)采用更加精确的电流控制

策略；(4)在非线性负载的交流侧加入无源滤波器，与APF配合使用。

图3—3l补偿前输入电流频谱分析 图3—32 补偿后输入电流频谱分析

3．5多电平死区及其数字补偿研究

3．5．1三电平死区效应分析

在桥式结构的PwM电压型变流系统中，同一桥臂上的两个开关器件的工作为互补状态。

由于一般开关器件的开通时间小于关断时间，如果将完全互补的控制信号同时加到同一桥

臂的两个开关器件的门极上，关断开关会因为反向电流来不及恢复而使桥臂“直通”从而

导致电源短路。因此，必须在上、下桥臂开关器件通断之间设置死区时间。死区时间的设

置会造成负载电压、电流波形畸变，逆变器输出出现误差，不能完全恢复调制波信息，称

之为“死区效应”。随着电力电子装置功率的增加，开关器件的容量增大，死区时间设置

有所增加，此外，开关频率的提高，死区时间对逆变器输出电压、电流的影响也变得更加严

重，因此对大功率逆变器的死区效应进行补偿显得格外重要。本节以3一H桥拓扑变流器为

例，对输出的死区效应产生进行分析，将数字补偿策略应用到APF中，取得好的效果。

单模块H桥电路拓扑如图3—33，由于采用载波相移SP喇调制方法，因而需要用两列在

相位上互差石／N的载波对同一列调制波进行调制，如图3—33中a、b两列三角波所示，每

列载波与调制波相交产生的脉冲给两个桥臂上、下开关器件。理论上同一桥臂开关器件(如

图3—33的T，，、T，。和T，p T，，)触发脉冲应该互补并同时给出。考虑到死区的影响，在
56
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每个开关器件关断后延时一个死区时间岔，再给出同桥臂开关器件的开通信号，得到如图

3—34所示的带死区时间的调制示意图。

图3—33 3一H桥拓扑

E

日 I a b

_，一≥笳＼∥＼j
Sl

|， 目{S4

S2

S3 1 ；广—斗 1 1 r]
吲融 一b叫 }哼i b

—

魉时闻1死区时间2 强

圈3—34 带死区的载波相移sP张时序示意图

以图3—33所示电流方向为正t电流瞬时值i>O时，进行以下分析(以下设死遥时间均
Af)：

l、在死区时间1中，S4关断时候Sl应该马上导通，和T。2的体二极管D，。一起构成

电流回路，此时r L一，、E一，均导通，a、n点均处于+E电平，逆变器不应该给负载以电压。

但是，由于增加死区时间l，Tu没有导通，因而负载电流只能通过T，；的体二极管D，。续

流，由于Df一4的导通，a点的电位被箝位在直流侧负电位上，同时由于丁，：导通，n点电位

等于童流侧正电位，因而在死区时间1内u。=一E，相当在理论负载电压基础上另外施加
一个一E电压＆时问。

2，在死医时间2中，t、：关断对候Ti^4应该马上导通，和Tj。体二极管D，。～起构成

电流回路，此时，E一3，L一。均导通，a、n点均处于～E电平，逆变器不应该给负载以电压。

基是，由于增加死区时间2，T)一，没有导通，因而负载电流只能通过T，，的体二极管D，。续

莅，由于D，一：的导通，n点的电位被褥位在直流侧正电位上，同时由于T，。导通，a点电位

‘于直流侧负电位，因而在歹E匿时间2内u。一一E，相当于在理论负载电压基础上另外施
～个一E电压△f时间。

3、在死区时间3中，T，。。关断时候L～，应该马上导通，和T，，一起构成电流回路，此

逆变器应该给负载加以+E电压。但是，由于增加死区时间3，T，，没有导通，因而负载
E只能通过T

z．t的体二极管Du续流，由于m一。和t一，的导通，a点和n点的电位均被

!在赢流侧负电位上，即Ij。=O，逆变器没有能够给负载以+E的电压，也即相当于在

开关状态给负载以+E电压情况下给负载另外施加一个一E的电压缸时间。

4、在死区时间4中，T∽关断时候T1～。应该马上导通，和T。，～起构成电流回路，此

苞变器应该给负载加以+E电压。但是，由于增加死区时闻4，T：。没有导通，因而负载
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电流只能通过T。。的体二极管D。。续流，由于D。一。和T．一，的导通，a点和n点的电位均被

箝位在直流侧负电位上，即u。。=0，逆变器没有能够给负载以+E的电压，也即相当于在

理想开关状态给负载以+E电压情况下给负载另外施加一个一E的电压出时间。

5、对于零电平T。，、T，，、T，，、T。。均关断，此时逆变器也不应该给负载以电压。

但是，电流通过D。，、D，。续流，使得负载承受一E的电压。

由于T，，、D，。不可能和T，。、D．。有同时导通，3一H桥的三电平，L；、D1j只可能

和T，，、D，，或者T。，、D。有同时导通情况，i>0时候死区时间内对逆变器输出有影响的

只有T。。和D|一：同时导通情况(对于T'一；关断时刻T．一。的死区时间，及其T1—3关断时刻T'一：

的死区时间，不会对逆变器工作造成影响，请读者自行分析。而T。。和T。：及T．．，和T．一，同

时导通是正常开关状态)：同理，T，，在死区时间中只可能有和D。。同时导通的情况；另外，

在续流状态时D。，、D，。导通对逆变器输出有影响，即对于3埘桥的死区时间内只会有以

上分析的五种情况影响逆变器输出波形，以上分析是完备的。

对于电流瞬时值i<O时候，以T，。和T，，进行分析，在死区时间内相当于给负载施加

一个+E电压出时间。分析同理。

3。5。2五电平死区效应分析

五电平拓扑是由两个3一H桥级联而成，如2．2节图2一13。按照图2 14对级联H桥各个

工作模式转换时死区状态列出下表：，图2—14所示电流方向和直流电压为非关联参考方向，

因而为负，即下表以i<O为例，i>O时分析同理：

模式转换 (无死区)负载 (有死区)负载 续流二极管

电压理论值 电压实际值 (开关的寄生二极管)

模式1一一>模式2情况1 VO 2+VO D2 3

模式2情况1一～>模式2情况2 V0 2+V0 D2 1、D2 3

模式2情况2一一>模式2情况3 V0 2+VO D2 3、D2 l

模式2情况3一一>模式2情况4 V0 2幸V0 Dl l、Dl 3

模式2情况4一一>模式3情况1 O 24V0 D1—1、D2—1、D2__2

模式3情况1一一>模式3情况2 0 24V0 D1—1、D1—3、D2—1、D2—3

模式3情况2一一>模式3情况3 O VO D1 l、D2 3

模式3情况3一一>模式3情况4 0 V0 D2 1、D2 3

模式3情况4一一>模式3情况5 0 24VO
D1—1、Dl一3、D2一l、D2—3

模式3情况5一一>模式3情况6 O V0 D2-1，D2—3

模式3情况6一一>模式4情况l —VO O D2 2

模式4情况1一一>模式4情况2 一VO O D1 1、D1 3
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模式4情况2一一>模式4情况3 一V0 O D1 1、D2 l

模式4情况3一一>模式4情况4 一V0 0 D2 1、D2 3

模式4情况4一一>模式5 —2$VO ．VO D2 3

模式5一一>模式1 2幸VO 2+VO
D1—1、Dl一3、D2—1、D2—3

表3—1级联H桥各工作模式转换时候死区状态

由表3一l可见，级联H桥的工作模式比较复杂，因而在换流过程中的死区状态也有多

种，但是无论那种状态，在死区时间都是由开关管的寄生二极管续流，对于i<O时，由于

死区效应的影响，根据模式转换的不同在死区时间内相当于给负载施加一个+vO或者+2}v0

的电压；对于i>O时，则在死区时间内相当于给负载施加一个一v0或者一2{v0的电压，而

电压和电流方向始终是相反的。若要对五电平进行死区补偿则要在地检测电流极性的同时

要正确地区分电路工作的模式，以便对各个特定的开关脉冲有效的补偿。事实上，由于电

平的增加，工作模式众多，实时正确的区分是困难的。在下面3．5．4节则着重分析在三电

平APF中运用数字方法实现死区补偿。

3。5．3死区效应对变流器的影响及数字补偿方法

在一般系统中，功率因数角较小，一个周期内的多个脉冲偏差电压可以等效为一个矩形

波的偏差电压，偏差电压也带来了一系列的谐波电压分量，且这些谐波幅值只与桥臂电压和

死区时间以及载波频率有关””。偏差电压的基波将会削弱逆变器理想输出基波电压，同时会

使输出电压有相移。由于输出的LC滤波环节按照开关频率设计，对于死区时间处于不控状态，

由此引入的3、5、7等低次谐波无法得到有效衰减，因而逆变器的输出中含有较多的低次谐

波，这些谐波的主要是奇次谐波，只有频率调制比为偶数时才会引入偶次谐波。

对于级联多电平拓扑采用载波相移SP脒策略的逆变器，随死区时间的增加，输出线电压

基波有效值持续下降，且降幅基本恒定，与模块个数无关。可以证明模块个数的增加不会加

剧死区效应，反而在适当的模块个数下死区时间对波形质量的影响会明显减弱，这也为抑止

死区影响提供了一条新的思路”1。总而言之，在多电平中死区效应与模块个数无关，但随频

率调制比和死区时间设定的增加而增大

死区效应会导致功率变换器的输出基波幅值减小，使输出保留更多的谐波含量，系统的

动、静态性能下降，尤其是随着调制频率的增大，死区效应会更加严重，在实时性和精度要

求高的时候必须考虑对死区效应进行补偿。

消除死区的策略可分为电流反馈型和电压反馈型㈣：(1)电流反馈型的原理是由死区效

应和负载电流极性的关系，根据输出电流极性确定补偿电压。此种补偿方案的优点是可能实

现完全精确补偿。补偿效果受死区时间及电流幅值和频率的影响，电流过零点一般存在一定

程度的模糊性，因而电流极性的检溯精度会受到一定的影响。电流过零点附近的某些点的干

扰使得检测环节对电流极性检测错误，得到错误的补偿。这种误补偿将导致输出电流向错误



的方向变化，并使误补偿延续下去，从而流过零点处发生畸变，特别在低频低压输出时畸变

跟更加严重。此外，电流反馈法占用的计算资源多，控制复杂：(2)电压反馈型的原理是将各

相的PwM输出检测出来，同给定的P删波进行比较，得到电压偏差，然后将电压偏差同给定

PwM波叠加，得到新的给定。这种补偿策略也需要大量的计算和P删波的精确检测，但是用软

件实现相对容易。其他如重复控制和无死区控制并不常用。

TMS320LF2407作为电机类控制专用芯片，在设置上．只需通过DBTCON寄存器编程即可

设置死区互锁时间阱】。死区时间由DBTc0NA／B的DBTO—DBT3和分频控制位DBTPsO DPTPS2

共同确定，可以实现从O到16舻的死区时间控制。通过改变C肝Rx(=1，2，3)的值，来改

变所产生的PWM波形。而将死区时间经过折算后与C忡RX值进行加减(加或减由计算时刻的

电流极性决定)．即可改变PwM波输出的电平跳变时刻，从而改变占空比，获得加入死区补

偿后的PwM波，最终起到补偿逆变器死区效应的作用。该方法可以很好地解决控制滞后问

题”“。由3．5．2分析，当i>0时，逆变器输出的P嘲波占空比要比理想的小，需要在周期

中断修改脉宽前沿使其加宽，将死区时间前推到1区间中，如图3—35所示；当i<0时，逆

变器输出的PwM波占空比要比理想的大，需要通过下溢中断修改脉宽后沿使其减少，将死

区时间前推到2区间中，如图3—36所示。死区若在1、2区间内通过二极管续流则对逆变器

输出没有影响”1。
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图3．35 i>o时对脉宽前沿补偿示意图 图3．36 i<0时对脉宽后沿补偿示意图

图3．37 电流过零检测电路
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(谐波电流、过零检测输出)

横轴(t)：5Ⅲs／div：纵轴(E)：5v／div

图3—38 谐波电流过零检测波形 图3—39 补偿部分DsP程序框图

死区补偿分为两部分：电流极性检测和逻辑补偿。电流极性检测如图3—37，Ul为比较

器将经过霍尔的电流信号和过零比较，利用Dl、D2的导通压降为0．7V这个恒定值来限制

输入电压差，以免输入电流过大烧毁运算放大器，D3用来消除双电源供电运放的负值输出，

u2是射极跟随器，防止输出信号受后级负载影响。电流检测波形如图3—38。数字逻辑补偿

采用TMS320LF2407DSP硬件平台，功率器件采用FuJI的IPM模块。调制波频率50hz，频率

调制比K=21，幅度调制比M=0．9。两列载波由2407的两个事件管理器中独立的两个计数

器计数产生，实时和cMPRl及CMPR4比较，得到给两个桥臂的脉冲。DSP外部晶振为10Mhz，

故周期寄存器值按下式计算 垂墼夔旦塑!曼堡!!：些
载波比×分频系数×2

业娶坐兰!坚!：2381D，死区设置为10膨
21×1×2

因而死区计数器的计数值为10×10“×(10×lO6)=100，即死区补偿计数值(图3—35，图

3—36中的T=loo)。使能外部中断、周期中断和下溢中断，用过零检测触发外部中断，在外

部中断中修改标志寄存器FLAG的值使其在O、l之间改变，如果i>0则等于1，反之则等于

O。在周期中断中若判断FLAG=1则对CMPRl及其c艘R4增加T-100，在下溢中断中判断若

FLAG=O则对CMPRl及其C肝R4减少T=100，程序框图如图3—39。
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(谐波电流、变流器输出电流)

横轴(t)：2ms／div 纵轴(E)：1v／div

图3—40 加死区补偿前谐波电流
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(谐波电流、变流器输出电流)

横轴(t)：2ms／div 纵轴(E)：lv／div

圉3—41 死区补偿后谐波电流和

。主回路电流波形采样
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图3．42未加死区补偿前谐波补偿的电流波形 图3．43 加死区补偿后谐波补偿电流波形

图3—40所示为未进行死区补偿谐波电流检测波形(上)和逆变器输出主电路电流波形

采样(下)，图3—4l所示为死区补偿后谐波电流检测波形(上)和逆变器输出主电路电流波形

采样(下)，由图3—42可见在采用了死区补偿后逆变器输出电流波形在过零点处有了明显的

改善，更加逼近指令电流波形。图3—42、图3—43所示为APF补偿后电网电流波形对比，可

以清楚的看到，在没有死区补偿时候该电流在波峰和波谷的波形有明显的畸变，而进行死

区补偿后该畸变明显减少。值得注意的是，该方法补偿要求对瞬时电流极性的精确检测，

本实验只是通过简单的检测手段进行实验，实际应用中可采用高精度A／D转换和提高滤波

网络的质量来提高补偿效果。

实践证明，在大功率高频率的逆变装置中，死区效应必须考虑，而采用死区补偿则是

解决由死区效应带来的逆变器输出波形畸变的有效手段。本实验采用的软件补偿死区的方

法简单、有效，笔者认为在数字控制的H桥逆变器中有较大的实用价值。

3．6单相七电平、九电平实现方法

在单相五电平的基础上，由DsP+cPLD系统可以实现单相七电平和单相九电平及更多

电平的输出。在载波相移SP删策略下，电平数越多输出的特征次开关频率越高，滤波越容

易。己从理论和仿真进行验证，本节介绍由实验验证的一种方法。
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0 口01 0叩 口∞ 0叫 口。5 0

横轴(t)：10ms／div 纵轴(E)：lv／div 横轴(t)：10ms／div 纵轴(E)：lv／diV

图3—44单相七电平脉冲仿真波形 图3—45单相九电平脉冲仿真波形

对于N模块单相级联型3 H桥，产生(2N+1)电平的输出，需要2N列载波，4N路P雠

信号去驱动4N个开关管”1。例如：实现单相七电平需要三个3 H桥模块，要2×3—6列载

波，仿真输出波形如图3—44(上为调制波，下为输出多电平脉冲)；九电平则需要四个3一H

桥模块，需要2×4—8列载波，仿真输出波形如图3—45。而目前流行的DsP以TI的LF2407

为例，每片上只有两个独立的计数器，只能产生两列独立的载波，通过调制的对称优化，

最多实现单相五电平输出。本文提出由DSP+CPLD构成的系统可以很好的解决这一问题。通

过一片LF2407对调制波采样，实时计算，将计算好的占空比数值传送给CPLD，由CPLD设

计多个计数器实现多列载波，并和DsP传送来的占空比数据进行比较，从而输出相应的多

路PwM信号。如此分配硬件资源后，不仅减轻了DSP的数据处理量，而且，只要cPLD的资

源(主要是门数)足够的话，可以使输出电平数大大提高⋯1。本节实验正是基于以上思想

进行的。
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图3—46 单相七电平DsP+cPLD控制系统框图
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图3—47七电平载波相移sP州示意图 图3—48 编译好的一个Latch模块

以单相七电平为例，由DSP+cPLD系统构成框图如图3—46：couIlter Module模块由六个

计数器和六个比较器组成，六个计数器进行双向计数，分别产生在时间上错开1／(2N)(N

为模块数)的六列三角载波(如上图3—47调制示意图)，每个载波的计数方向由数组Dir[5．．0]

来表示，当增计数时候Dir[i]为1，减计数时候Dir[i]为0。六个比较器将计数器的值和

由Data bus送过来的占空比值进行实时比较，输出12路PwM波形。每个计数器在达到计

数周期值时候产生中断信号，该中断信号通过一定时间的延时(使DSP可以识别)可直接

送到DSP的捕获口，这样设计简单自然但需要占用6个中断或捕获口，为了节省DSP的中

断资源，使DSP得以处理更重要的数据，更重要的是为了避免DSP中六个中断源同步问题，

将六个中断信号在CPLD中相或后送DsP外部中断口，则只需要占用一个DsP中断口。由于

CPS—SPwM调制方法各个载波错开l／(2N)角度，故该六个中断信号不会有时问上的重叠，因

而不会造成中断混乱。DSP响应外部中断后，便进入中断程序进行A／D和计算，得到正确的

占空比数据后通过并行的12根数据总线送到CPLD。通过CPLD中的Latch模块(由凇X+PLUS

编译后生成的一个Latch模块如图3—48)对DsP送来的数据进行锁存。由Code模块进行编

码，将数据在CPLD中按正确的时序分配到各个桥臂。当Dir[i]由0变为l时候，Latch模

块将对应模块的数据送到相应的比较单元进行比较，产生PwM信号。实验DsP采用TI公司

的TMS320LF2407””，CPLD采用ALTERA公司的EPlK30TCl44—3⋯””，该芯片具有3万逻辑

门，管脚144个，其中I／o口有102个，芯片供电核电压为2．5V，I／0口的供电电压为3．3v，

和2407的I／O口电平完全兼容，可以直接连接。cPLD时钟频率使用10鼢z，门级延时小于

lOns，能够满足数据传送和处理的实时性。软件系统采用ALTERA公司提供的MA)【+PLUSII

集成编译环境，由标准ⅧDL语言编写代码，软件系统自动编译生成模块和资源占用评估报

告‘”】。

实验中调制波由信号发生器产生频率为loohz的正弦波，载波的幅度调制比取M=0．9，

频率调制比为K=2l，载波周期=斋畿=羔一2381(D)。实验得到波形如图
3—49，图3—50(上面为调制波，下面为输出多电平脉冲)
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(给定信号、七电平变流器控制脉冲)

横轴(t)：5ms，div纵轴(E)：1 v／div，2v删v

图3．49单相七电平实验波形

(给定信号、九电平变流器控制脉冲)

横轴(t)：5ms，div纵轴(E)：1v，div，2v，div

图3．50单相九电平实验波形

图3—51 单相七电平频谱分析 图3—52单相九电平频谱分析

Total dedic如d i帕put pins used： l，6 (16％)

T0tal∞pins used： 27，96 (28％)

Totallogic ceus used： 768，1728 (44％)

Total er曲edded cells used： O／96 (O％)

TDtal EABs used： 0，6 (0％)

Aver4薛胁·in： 3．01“ (75％)

T0tal fan．iIl： 2317，6912 (33％)

表3．2 MAX+PLus给出的单相七电平芯片资源占用情况

事实上，通过该系统的实现方法对于任意输入波形都可以得到有限电平的理想的输出

及其频谱，实验波形见本章附页，由于实现方法雷同，此处不再累述。

对实验及其波形分析：
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1、硬件系统资源利用率分析：对比图3—49和图3—44，图3—50和图3—45可见，该DSP

+cPLD构成的控制系统输出效果理想，运行稳定，占用较少的DsP硬件资源，对单相七电

平的CPLD的资源占用情况MA)(+PLUs软件给出了分析结果，如表3—2所示，可见其逻辑单元

占用不到整个硬件资源的一半，充分表现了该方法对资源的高利用率。

2、输出波形开关特征谐波分析：由图3—51和图3—52频谱分析可以看出，七电平输出

特征谐波已经到了6×21一126次附近，而九电平输出的特征谐波也到了8×21=168次附

近，在特征谐波以下几乎没有开关频率特征次谐波出现，和理论分析完全吻合。

3、总谐波畸变率分析：对各种输入波形的多电平实验输出做正弦波傅立叶变换得到总

谐波畸变率如表3—3，图3—53。由图3—53可以清楚的看到从五电平到七电平，各种输入波

形的总谐波畸变率都明显降低，而由七电平到九电平则降低不多，考虑其实现的复杂程度

笔者认为对于多电平变流器采用七电平的输出是比较理想的选择。另外，由于傅立叶变换

是按正弦波级数展开，由表3 3可见，要求输出为正弦波时，若输出含有锯齿谐波分量时

则谐波畸变率会大大增加。

4、带宽分析：由图3—53及表3 3可见，对于五电平的方波和锯齿波其总谐波畸变率

均大于对应的标准波形，这是因为引入的2州倍开关特征谐波(N为模块数)占主导地位，使

输出总谐波畸变率变大；对于七电平和九电平的方波和锯齿波其总谐波畸变率均小于对应

的标准波形，这是因为虽然由CPS—SPWM调制方法引入的2州次开关特征谐波，当电平数增

加，开关特征次谐波向高次推移，对总谐波畸变率影响逐渐减弱，但是信号波形本身存在

斜率为无穷大的陡峭沿，而调制方法使得输出的该陡峭沿也变为七电平和九电平的台阶。

前者的幅值和电平数成反比，后者台阶数和电平数成正比，因而从七电平开始，后者便处

于主导地位，使输出波形向有利于正弦化的方向畸变，从而这两种波形的七电平和九电平

输出的总谐波畸变率(相对正弦波)比信号波形更小，因而要完整再现此类有陡峭沿的信号

波形不适宜用更多电平的调制方法。对于三角波和正弦波，由于信号波本生不存在这样的

陡峭沿，因而，开关特征次谐波总是占主导地位，电平越多输出的总谐波畸变率越小，不

断接近标准波形但是不可能小于输入信号波的总谐波畸变率。

THD 五电平 七电平 九电平 标准波

方波 O．5684 O．4487 0．426 0．4818

锯齿波 0．9375 0．7526 0．7313 0．7953

三角波 0．4291 O．2598 0．208 0．1202

正弦波 0．353 O．2015 0．1496 0．0082

表3—3 多电平总谐波畸变率(标准波形由信号发生器产生)
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本章小结

图3．53 多电平nD比较图

本章对单相五电平变流器做了细致研究。在采样方法方面由对称规则采样进一步改进

到非对称规则采样，减小了输出谐波，充分利用了DsP的硬件资源，在数据量和运算速度

之间进行折中，频谱分析表明输出电流中的低频不规则谐波大幅度减小。通过对各种波形

的开环控制，对输出的频谱分析，从实验角度探讨了cPs—sPwM调制策略下五电平输出的传

输带宽。进而对五电平变流器进行了交直流侧的双闭环控制研究，将以上研究成果应用到

一个单相五电平的有源滤波器中，实验表明补偿效果非常明显，只是由于死区效应使得输

出在过零点波形有畸变，于是进一步研究了多电平变流器中的死区问题，并且实现了三电

平的死区效应数字补偿。在搭建的DSP+CPLD硬件平台上实现了CPS—SPwM调制策略下各种

调制波形的七电平、九电平的输出脉冲，对其频谱进行了分析，从总谐波畸变率和带宽方

面进行了对比，实验结果有力验证了CPS—SPwM调制的理论，并突出了其应用在多电平变流

器方面的优越性。
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本章附页(各种波形多电平输出及其频谱)

≮签j签零j忿。

鞴!＼～ ^弛l姆I

1 1 1 ：1 1 r硼玎钉
图1 单相七电平锯齿波采样输出波形及其频谱分析(山d=0．7526)
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图3 单相七电平方波波采样输出波形及其频谱分析(thd=0．4487)
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图4 单相九电平锯齿波采样输出波形及其频谱(tM=0．7313)

图5 单相九电平三角波采样输出波形及其频谱曲d=0．2080)

图6 单相九电平方波采样输出波形及其频谱(tlld=o．4260)
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第四章三相多电平变流器数字化控制技术研究

4．1三相变流器特性分析

前一章分析了H桥级联多电平的单相变流器及其应用，而三相变流器由于电流的耦合，

其低频模型和单相不尽相同。本节首先从直流侧角度以单位功率因数整流器为例讨论三相

电压型sPwM变流器的低频数学模型m】【鲫】。电压型单位功率因数变流器的等效电路如图4—1

所示。其低频相量图如图4—2所示。在低频中，下式成立：

钵*1] ∽，，

Lscl J LV clj

式中，V。。为变流器直流侧电压；

(s—s m s。，)为三相调制波函数的基波分量；

(v。。，v m v。，)为变流器交流侧电压的基波分量。

，i瓯-^

一Ⅶ
O

Isa

图4—1电压型变流器等效电路 图4—2电压型变流器低频相量图

三相开关函数基波分量为：

sin(∞t—e)

sin(∞t一婴一e)

sill(⋯孚_e)
上式中若载波幅值为1，则M为幅度调制比。

由图4—2得变流器交流侧电压基波为：

sin(o)t—e)

sin(眦一警-o)
si唧+警圳

(4—2)

(4—3)

M=

1llll，●●●j

a

b

C

S

S

S—．．．．．．．．．．．．．，．．．．．．．．．．．．．L

靠=
]llllllllJ
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由式(4一1)、(4—2)、(4—3)得变流器直流侧电压为：

u=品 沿a)

由式(4—4)可见，电压型交流器直流电压输出与幅度调制比成反比。当幅度调制比增加时，

同一载波周期内脉宽增加，直流输出却减小。因而三相电压型sPWM变流器具有Boost电路

的特性4”。在三相对称运行时，变流器的每相电压独立，各相也具有Boost特性。此外，

三相电压型SPwM变流器还具有如下特点：

l、三相SPwM变流器等效为两个Boost直流斩波器同时工作；

2、三相SPwM变流器能量可以双向流动，四象限运行惮1。

同理可以分析电流型变流器。分析三相电流型变流器的低频模型m】，作三相电流型变

流器等效电路图和矢量图如图4—3、图4—4：

工s

图4—3电流型变流器等效电路 图4—4 电流型变流器低频相量图

若电网电压为：

『e^]
eB l=Em

蚓

sin“otl

siIl(烈一争
sin(雠+争

由电流型变流器的低频相量图4—4可得电容电压为：

sin(∞t—e)

siIl(娃一等_o)
si蛳+警_e)

三相开关函数中基波分量为

sin(∞t—o【)

sin(cot专刊
sin(雠专刊

7l

(4—5)

(4—6)

(4—7)
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R]

(v。v。v。)-l‘I=比．，。 (4—8)

H

又：即∥网 ㈤e，

y。=扛弘罨并 洚㈣

4．2三相三电平研究

4．2．1三相三电平调制时序与仿真分析

N

图4—5 三相三电平变流器拓扑

Y型接法的三相三电平变流器拓扑如上图4 5示。电路中有三个模块，12个功率管，

每个模块有独立的直流电源模块，这为三相分相控制提供了基础。对该拓扑的控制，只需

要12路PwM脉冲信号，而LF2407DSP有两个事件管理器，每个事件管理器有一个独立的计

数器，共有六个全比较器，可以发出六对共12路PwM信号，刚好可以对三相单H桥进行控

制。

下面对三相三电平从相电压与线电压两个方面分析。典型的三相三电平相电压与线电

压如图4—6，图4—7所示(M=0．8)，其频谱如图4—8、图4—9所示。但是，在相同的载波调

制比下，取不同的幅度调制比得到的输出波形和频谱则不尽相同，即输出的谐波是幅度调

制比M的函数。表4—1列出了在不同幅度调制比M时相电压与线电压的T皿与最高谐波幅
72
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值的对比。

O 0∞5 0 01 0015 0位0025 0∞0035 0 04 0叫5 0喈

图4．6 三相三电平相电压

O 口∞6 00’0 0’占002 0 025 0∞0∞5 O 04 00蛞口晒

图4—7 三相三电平线电压

图4—8 三相三电平相电压频谱 图4一g三相三电平线电压频谱

＼ M=O．5 M=O．8 M=O．9 M=l M=1．2

三电平相电压T}ID 1．0658 0．7219 O．6293 O．5206 0．4528

三电平线电压THD 0．9783 O．6268 O．5256 O．4077 0．3119

五电平输出T皿 0．5640 O．3943 0．3605 0．3212 O．3504

表4—1 相I司频率调制比不l司幅度调制比的输出THD

由图4—6、图4—7、图4—8、图4—9，表4—1可以见：

1、对于三电平相电压，线电压是五电平；

2、五电平线电压开关特征次谐波仍然没有被抵消，分布在2州次附近，但是其边带减少；

3、 当幅度调制比不断增加时，其谐波畸变率减少，但随幅度调制比增大到l以后，成为

过调制，即只能对一部分调制波进行调制，低频部分出现谐波；
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横轴：幅度调制比M；纵轴：THD

图4一10 幅度调制比和三相电压THD的关系图

按照表4—1作幅度调制比和三相电压T皿的关系如图4一lO。由图明显可以看到在M在

O．5到O．8之间，三种输出的Tm均有大幅度降低，而当M>O．8时，THD的下降开始放慢，

当幅度调制比大于l后由于部分调制波不能被调制，单相的五电平THD开始增加，因而，

通常M取值会大于0．8而小于1。为了兼顾少的T皿和减少低次谐波，以下实验中取频率调

制比为K一2l，幅度调制比为M=0．9，按照如下调制方法进行调制：

n一1 l厂—]厂_厂] n n·n一3r]厂]厂]几 『] r]．

n一1l r]厂]厂]厂]n-
n一3l 厂]厂—]厂—]厂—] r]．

11c一1旷]一． 厂] 厂]厂—]厂——]，
n一3广]厂—] r]厂]厂]厂]·

图4—11 三相三电平调制时序示意图
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图4—12 三相三电平调制仿真波形

对于三相三电平的调制时序如图4一11，仍然在采用3．1节所述非对称规则采样法采样，

即在每个计数器周期和下溢时刻为采样点，产生中断。与单相调制不同的是在每个中断程

序中要读取A、B、C三相的三个值，将这三个值加到DSP的影子寄存器，等待加载时刻。

由图4一ll时序图可以得到如图4一12三相三电平仿真波形。

4．2．2三相三电平逆变器调制信号的DSP实现

单片LF2407DSP上有两个计数器，共可以产生两列载波，对三相正弦波分别进行调制

可以得到三相的输出邮1。实验中三相正弦波采用如附件l所示三相正弦波发生器产生，该

正弦波发生器通过4046锁相环与电网电压同步。当DSP计数器达到周期值时候进入周期中

断，中断程序中对三相的调制波进行采样和计算，得到三相正确的占空比，赋值给三个比

较寄存器，在计数器到零时刻加载。由于载波的相移，使得输出的脉冲也产生了相移，每

列载波和三列调制波相交得到的信号分别给一个模块的两个桥臂，每个模块输出将可得到

一个三电平脉冲，用三个模块实现三相分相调制。程序框图如图4—13哳1。DSP的两个周期

寄存器值按下式计算：至堕这旦塑兰曼堡!丝一旦坐
载波比×分频系数×2

×10×106×1

21×1×2
=238lD。

主电路开关器件采用的是IPM模块，自带电流型驱动与保护，大大简化了电路设计。

为了实现控制电路与主电路的隔离，选用光耦隔离并驱动IPM模块中的IGBT。由于工作频

率仅为1050Hz，所以对光耦速度要求不高，可以选用普通光耦器件TLP521。

隔离驱动及保护电路如图4—14所示，硬件保护电路由一个光耦，两个RS触发器和一

个或门组成。IPM的15脚为IPM模块报警信号，当IPM模块检测到主电路过流、过热及欠

压等情况，将会输出一个宽度约为lms的低电平脉冲，经光耦隔离后，触发RS触发器1，

使输出LOcK信号恒为高，即把或门407l的输出变成恒为高，这样实现PwM信号wG安全地

封锁。RS触发器2是用于实现在上电的时候对L0cK信号的复位。当电路正常工作时，LocK

信号为低电平，WG信号则通过光耦驱动IPM，所以wG应为低电平有效的P删信号。因为该

IGBT模块自带驱动电路，所以只需向其驱动端输入约lOⅢA的电流即可。图中只画出其中一

2

，

o

2

，

o

2

，

o
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路，其他各路相同。光耦的输入二极管并上电阻R2和R4，可以为输入二极管在关断的时候

提供续流通路，加快关断的速度。

图4—13 三相三电平DsP程序流程图

图4．14隔离驱动及保护电路

(A、B、c三相控制脉冲)

横轴(t)：5nls，div；纵轴(E)：0．5v，div

图4_15 三相三电平脉冲波形

(TPM2)

(TPM3)

1 5V

图4-16 三相三电平脉冲频谱
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(A相控制脉冲、A相正弦波输出)

横轴(t)：5rm，div 纵轴(E)：2v，div，1 v，div

图4．17三相三电平A相输出

眺

尹⋯”I‰ 淤
删 螂
9』o』铀

～． ／

。≯j。 }j蛩 ≮ }
l＼．1 ＼ ／V一

1w 。 坩CⅨ，书．210■Ⅳ：P{ toI’Z 7帆

(B相控制脉冲、B相正弦波输出)

横轴(t)：5ms舢v纵轴(E)：2v，div，1v，div

图4．18三相三电平B相输出

横轴(t)：5Ins，div；纵轴正)：2v，div

图4—19 A、B相线电压输出

主电路电阻R=50Q，滤波电感L=7mh，直流侧电压u=60v，实验结果如图4一15所示三

相三电平PwM输出脉冲，其频谱分析如图4～16，可见其低频部分谐波得到有效抑制，谐波

主要集中在2十21州=2×21×N=42划次附近。主电路A、B相输出如图4一17、图4—18， A、

B相线电压如图4—19。对比图4一19和图3—7可见，由三电平相电压形成的五电平线电压在

第一个台阶处没有能够完全叠加，仍然是由小的间隙组成，在开关脉冲间隙处对主电路电

感充放电斜率仍然很大，因而如图4—9示在频谱中仍然保留着2丰N开关特征次谐波。而图

3—7示五电平在第二台阶能够完全将开关脉冲叠加，频谱上显示完全消除2术N次开关特征次

谐波。
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4．3三相五电平调制技术研究

由N个变流器模块级联而成的多电平变流器输出电平数为(2N+1)。由三个单相级联变

流器，通过Y型或△型连接，可构成三相级联变流器。三相五电平交流器拓扑如图卜5。以

下实验中采用图卜5(a)示Y型接法，该级联型多电平变流器有以下特点m1：

1、比较于其它两种多电平变流器，级联型多电平变流器获得同样电平数输出时，使用

的元器件最少，容易实现电平数较高的输出；

2、每个变流器单元的结构相同，容易进行模块化设计和封装；

3、因为各变流器单元之间相对独立，所以可以较容易地引入软开关控制；

4、直流侧的均压比较容易实现；

5、易于实现三相的分相控制；

在组合变流器和级联型多电平变流器中需要使用多逻辑PwM。多逻辑PwM往往可以通过

多路的二逻辑PwM来合成。对于N模块单相级联型3 H桥，产生(2N十1)电平的输出，需要

4N个开关管，即4N路PwM信号；由3N个单相级联型3 H桥模块组成的三相变流器产生三

相(2N+1)电平，需要12N个开关管，12N路PWM信号，例如：实现单相五电平需要4×2—8

路PwM信号，实现三相五电平则需要12×2=24路PwM信号。

三相电压型二电平H桥变流器需要6路PwM发生器。而三相电压型三电平变流器则需

要12路PwM发生器。扩展到三相电压源N电平变流器，就需要6}(N—1)路PwM发生器。目

前常见的专用集成芯片一般只能提供6路PwM发生器，如McS一80C196^婀、TMS320F240和

ADMC331嘟1；最多能够提供12路PwM发生器，如TMS320F2407。对于级联型多电平变流器，

这些芯片能够提供的PwM发生器显然不能敷用，并且占用很多微机内部的资源以及计算时

间，基于CPLD的多路输出PwM波形发生器就有了用武之地，在该节中，详细介绍三相五电

平输出PwM波形发生器的设计过程。

4．3．1 cPLD死区实现方法分析
DsP中的死区实现简单，TMS320LF2407作为电机类控制专用芯片㈣，在设置上．只需

通过DBTcON寄存器编程即可设置死区互锁时间。死区时间由DBTCONA／B的DBTO—DBT3和分

频控制位DBTPsO—DPTPS2共同确定，可以实现从O到16眇的死区时间控制。通过改变

c船Rx(=l，2，3)的值，来改变所产生的P咖波形。在cPLD中死区的实现相对复杂，但是

由于多路触发脉冲是由cPLD直接发出，因而在cPLD中实现死区是必不可少的。总的说来

CPLD的死区实现有以下三种方式：

方法一。对称法死区实现。该方法最简单，适用于对称规则采样系统。以习惯的低有

效为例进行说明，其原理如下图4～20所示：
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da a

da

W G．1

W G．1 1

da a

da

WG．1

WG一11

l＼蚴钯‘ ／
＼ ／

l＼／1i

广——_]

da a

da
WG．1

WG．11

(b)

＼＼counter／／

＼／
V

(a)

da a

da一一一

WG．1

WG．11

(c)

da a

(d) (e)

图4—20 cPLD实现死区示意图

正常情况如图4—20(a)所示，counter为计数器计数值，da为DSP传送来的占空比，

d钆a-da+deadtim，由于在一个载波周期中脉宽是对称的，因而只需要将一个载波周期从上

到下分为三个区，当counter>da_a时候下管导通，上管关断；当da<counter<dka时为死

区时间，同一桥臂两管均关断；当counter<da时候上管导通，下管关断。边界情况如图

4—20(b)～(e)，(b)中当da_a刚好为计数周期值，此时按图示在整个载波周期中应该下管关

断而上管中间部分导通，counter=d钆a时候为死区，故死区时间中应该增加counter=da_a

判据；(c)中da刚好为计数零值，此时按图示在整个载波周期中应该上管关断而下管部分

导通，counter=da时候应该为死区，故死区时间中应增加counter=da判据；对于(d)因为

da>O恒成立，故不存在这种情况：对(e)通过对程序中占空比值的约束可以使得da_a小于

计数周期值。至此，对称法死区实现的各种情况讨论完毕。ⅧDL程序清单如下m】：
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IF(counter=4762) THEN

da：=data： 一一deadtime=100D

da_a：=data+100：

END IF：

IF(counter>da—a) T眦N

WG l<=’0’：

WG 11<=’l’：

ELSIF(counter<=da a AND counter>=da) THEN

WG l<=’O’：

WG ll<=’O’：

ELSE

WG l<=’1’：

WG 11<=’0’：

END IF：

程序中死区时间为10雄，由于cPLD晶振为10M，故计数器需要计数到100(D)。

方法二t非对称法死区实现。该方法最简单适用于非对称规则采样系统。仍然以习惯

的低有效为例进行说明，其原理如下图4 21所示：

da a

da

WG．1

WG．1 l

图4—21 非对称法死区实现原理

由图4—2l可见非对称采样中一个周期的脉宽不是关于中心轴对称的，因而要将一个载

波周期从左到右分为六个区间进行讨论。设两组占空比数据为da，db，da-a=da+deadtime，

db』=db+deadtiⅢe。(1)在计数器减计数时：(a)counter>da_a下管导通，上管关断；(b)da<

=counter<=da_a上下管均关断，为死区时间；(c)counter<da时候上管导通，下管关断。

(2)在计数器增计数时：(a)counter<db时候上管导通，下管关断；(b)曲<=counter<=db b

上下管均关断，为死区时间；(c)counter>db啊b下管导通，上管关断。其边界情况分析和对

80
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称法一样。当da_db时，该法和对称法同。注意该方法要求计数值按照顺序经过以上六个

区间。因而应该在计数周期值和计数零值对占空比数据进行加载。V皿L程序清单如下：

BEGIN

da a：=da+100： 一一deadtiⅢe=100D

db b：=db+100：

IF(dir=’O’)THEN

IF(counter>da—a)T}ⅢN

WG l<=’l’：

WG 11<=’O’：

ELSIF(counter<da)THEN

WG 1<=’0’：

wG_11<=’l’：

ELSE

WGj<=’0’：

wGjl<=’O’：

END IF：

ELSE

IF(counter<db) THEN

WG 1<=’1’：

WG 11<=’O’：

ELSIF(counter>db b)THEN

WG l<=’O’：

WG 1l<=’O’：

ELSE

WG 1<=’O’：

WG 11<=’1’：

肿IF：

方法三：该方法的控制较为复杂，首先通过比较器将微控制器输送的PwM占空比数据

与三角波计数器的数据进行比较，输出了一定占空比的信号sA，再通过对一个加减计数器

的控制来产生死区时间，如图4—22所示：

8l
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S

死

WG—

WG一

图4～22 通过计数器产生死区示意图

c。u『1fer

图4—23 死区加减计数器

ead

根据图4 22可以看出对加减计数器的控制规则如下：

(1)sA为O时，如果计数器值为O，则保持不变，否则作为减法计数器。

(2)sA为1时，如果计数器值为Ddead，则保持不变，否则作为加法器。

(3)如果死区计数器输出值为O，则wG_l=O，wG_11=1：若输出值为Ddead，wGj=l，wG_11=O：

若输出值在O和Ddead之间，则wGj=O，wG_1l=O，产生死区。

死区时间Tdead由加减计数器的计数峰值来控制，该峰值可以通过一个死区寄存器来

决定，在死区寄存器中调整加减计数器的峰值大小，死区时间就会作出调整：

Tdead=Ddead×Tclk，

其中，Ddead为加减计数器的峰值。

在CPLD中，对加减计数器的控制可以方便地实现，在ALTERA公司的MA)(PLUS软件中，

有一个lpm—counter宏模块，可以设定加减，和计数保持的使能端，如图4—23所示，根据

sA和死区计数峰值Q[4．．O]的输出，再依据以上规则来输出EN，EN为高电平时计数器进行

加或减运算，而当输出低电平时，计数保持。根据计数器的输出Q[4．．0]值，来控制上下桥

臂的PwM信号。由于该方法较复杂，每一个桥臂要用一个死区计数器，24路输出共12个桥

臂，要额外多使用12个死区计数器，会占用较多的cPLD硬件资源，故在本课题试验中不

曾使用。

垂趴||姒||叫一i；}
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且

横轴(t)：20us，mv；纵轴(E)：2v，div

图4—24 cPLD产生死区实验波形

图4—24所示为方法一产生的同一桥臂两路脉冲的死区，死区时间为lO肛。中间波形是

上下两路脉冲代数加后得到的波形，即是死区时间。由图中可以清楚的看到，脉冲信号变

低后经过10膨，互补的脉冲信号才变高，证明以上死区产生是稳定而有效的，具有实际应

用价值。

4．3．2两种控制系统结构分析

如果考虑把所有的控制性能都设计在一片CPLD芯片中，由于控制环节中有较多的乘除

代数运算，需要的cPLD门数巨大，这样就不得不考虑到成本的问题。而利用DsP运算速度

快，代数运算处理能力强大和cPLD时序和逻辑处理能力强，I／0口多的特点，可以很容易

的实现多组触发脉冲。所以现在对于电力电子控制类的DsP与CPLD构成的系统通常有如下

图4—25示三总线结构，即利用DSP来进行数据计算，cPLD来实现PwM波形发生、这种控制

策略简化了硬件和软件设计，并充分利用cPLD的快速性，节省cPU的资源，可以在cPU内

实现复杂的控制I圳”1。

电流、电压
采样信号

图4啊25 DsP与CPLD构成的控制系统

83

控
制

脉

冲
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其中DsP接到中断信号后进行采样计算，通过地址总线、数据总线、控制总线将占空

比信号按照正确的时序送到CPLD中，在cPLD中有数据锁存单元、三角波发生器、比较单

元。数据锁存单元将各个桥臂的信号数据锁存，在三角波发生器给出的确定时刻将其送到

比较单元，与计数器进行比较产生SPwM信号。

具体到本课题的三相五电平控制，可以有以下两种系统构成方式：

1、主从式结构m】：用DSP的时钟驱动cPLD的时序进行数据处理，两者时钟完全同步，

并且一切运算和控制信号完全由DSP给出，CPLD只是对信号进行扩展和分配。

对于五电平载波相移级联型变换器来说，需要四组相位相互错开90度的载波，而在

CPLD中，载波的产生是通过一个加减计数器来实现的，因而，只要将该计数器的计数初值

进行设定，就可以产生多组的楣移载波。在实验中，载波的周期是由外部DsP来设定的，

五电平的变换器需要的是四组载波，因而我们需要四个加减计数器，每个加减计数器的初

值不一样，并且一开始是加或者减也不尽相同。

假设输入的载波设定值为N，第一个载波的计数初值为O，下一个时钟脉冲开始做加运

算，加到设定值N再开始做减运算；第二个载波的计数初值设定为N／2，下一个时钟脉冲来

时也做加运算；第三个载波的计数初值设定为N，下一个时钟脉冲来时做减运算；第四个载

波的计数初值为N／2，下一个时钟脉冲来时做减运算。这样，根据设定初值不同，产生了四

组相位互差90度的三角载波。我们将每个载波计数器对应的三相六路PwM称为一个模块，

因而，对于五电平的级联型变流器就有四个模块，而三电平的级联型变流器为二个模块。

系统结构框图如下图4—26所示：

PB0—巾B7

PC0—蹦
P婚—譬憋

TMS320F240
DSP

XIN0～XD汀
2PC6

PC7

数

控
据f-。。叫死区发生剥总线i锁l一
相移载波发生器

故障情况脉冲封锁信号

PⅣ

M发

生器

PW

M发

生器

P1Ⅳ

M发

生器

PW

M发

生器

24

路
PⅣ

M

触

发
信
号

图4—26 三相五电平主从式控制系统

TMS320F240芯片与AcEXlK系列的EPlK30TCl44—3芯片的连接如图4—26所示。实验中，
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PwM波形发生器采用的数据线是13位，将DSP的PB0～PB7和PCO～PC4作为数据总线，将

PA0～PA3作为锁存器的控制总线，利用三个外部中断和一个捕获口来实现对四组载波产生

的中断信号进行控制。在实验中，屏蔽cPLD的时钟信号，DSP芯片的外围时钟为10^舳z，

载波比要求2l，开关频率为21×50一1050k，因而，载波周期的计数值应该为(10×

10 6／1050)／2—4760，在DSP程序中的正弦表选用了84个点，每来一个中断，查表指针加

1，这样，每一个中断走完一个周期所经历的点是21个，每一个模块的周期为50^z。输出

四模块共24路PwM波形。

oounter4

l 《

6 旺

卜
1

I 8

一” 0 8 l

图4—27 载波相移发生器图 4—28 四个计数模块产生的中断信号

图4—27为编译好的相移载波发生器单元，图中，clk为输入时钟信号，D[12．．O]为输

入的载波周期设定值，也就是计数器的最大计数值，CO【JNT EN为计数器开始计数的使能控

制端，sEl[12．．O]⋯sE4[12．．O]为四组相位互差90度的三角载波计数值，TcLKl．．·TCLK4

为四个中断信号，向DSP发出新的占空比数据输入请求。由于五电平需要四列载波，比较

自然的想法是在每个载波周期产生中断信号，因而可以得到时间上错开的四个中断信号，

如图4—280所示。DSP在每个中断中进行采样计算，然后送数结束中断程序。

图4—29为当设定的载波周期值为500进行测试时四个载波计数器的仿真情况。

■■cOu悱N
J●■0叫镗0l

-sElfl2 0】

-s日【12口】
-s日【12 0l

-8E4【12 0】

圈4—29 相移载波计数器的仿真

c0UNT—EN为1时，四个计数器开始计数，得到四个相移载波。由微机发送的数据通过

cPLD内的锁存器进行锁存，由于每个锁存器对应的数据是固定的，因而锁存控制是在波形

发生器中是极其重要的。在MA)(PLUS软件中，利用宏模块LPM_LATcH，可以方便的进行数

据锁存。因而，我们只要控制锁存器的使能端口gate，就控制了数据的锁存。多路的P聊

波形发生器控制信号需要更多，所需要的I／0口将会更多，因而更需要对控制信号进行编
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码处理。表4一l为对于24路PwM波形发生器控制信号的编码表。

EN C EN D EN C0 G SE SE SE SE EN EN EN 说明— —

1 2 3 一4 A B C

0000 0 O l l 0 O 0 0 O 0 O P删封锁

0001 O O l 0 1 0 0 0 l 0 O 模块l，A相

00lO 0 O l 0 l O 0 0 0 l 0 模块l，B相

0011 O 0 l 0 l 0 0 O O O 1 模块l，C相

0100 O O 1 0 O 1 O O l O O 模块2，A相

010l O O 1 O O 1 O O O l 0 模块2，B相

0110 O 0 1 O 0 1 O 0 O O 1 模块2，C相

011l O O l O 0 O 1 O 1 O O 模块3，A相

1000 O O l O O O 1 0 0 l 0 模块3，B相

l001 O O 1 O O O l O 0 O 1 模块3，C相

10lO O O 1 O O O O 1 l O O 模块4，A相

10ll O O 1 0 O O 0 1 O 1 O 模块4，B相

1100 O O 1 O O O O l 0 O l 模块4，C相

1101 0 1 0 1 O O O O 0 O O 死区设定

1110 1 O O l 0 O O O 0 O O 载波周期设定

1111 0 0 1 O O O 0 O 0 O O 载波计数开始

数据锁存

表4一l 多路输出PwM波形发生器控制编码表

表中SE l，SE_2，SE 3，St4为四个三角载波分别对应的三相六路PwM模块的选择控制

信号，根据表中编码的输入值，在cPLD内就会相应的做出锁存控制等动作，并且输出相应

的PwM触发脉冲。

按照该方法实验得到的结果如下：

!⋯--■i；⋯0；0_

L二娃胡l凡且f
：二三L童二￡三二L。兰j越l一三I
1)chl：：2Vm 500ui

2)ch 2：。：ZY毗．5∞m⋯⋯。．：
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图4—30 一路中断信号和对应的P州信号 图4—3l A相四桥臂的四组触发脉冲

图4—32两路P删叠加后的三电平 图4—33 A、B两相的五电平输出

和其滤波后正弦波

对该方法的评价：

(1) 由于对数据进行了编码，可以将周期值和死区值从主处理器DsP传入，因而在

每个周期可以对周期值进行修改，实现实时的频率调制比和幅度调制比可调，

方法灵活；

(2) 由表4—1可以看出，24路PwM脉冲波形发生器的控制总线为四位，DSP只要根

据上表进行输入，通过对数据总线的分时复用就可以进行占空比、周期值、死

区值的数据锁存控制，从而在结构框图中省略了地址总线；

(3) 该方法由于中断信号按CPLD的时序给出，由DSP进行捕获，因而要求DSP与

CPLD的时钟同步例⋯，实验中将DSP产生的时钟引入CPLD，二者共用一个时

钟以实现同步；

(4) 四个中断信号对应H桥的四个桥臂，其间也有严格的时序，要求DSP的四个中

断捕获口严格的时钟同步，如果不同步则可能在某个桥臂漏掉中断脉冲，从而

漏掉占空比的数据，使得输出的波形不能完全叠加成为五电平，引入不希望的

非开关特征次谐波。而由图4—33可以看出，该方法得到的五电平则有较多的脉

冲丢失，电平并不规则，包含的不规则谐波也多。

2、对等式结构嗍㈨。在此种方式中DSP和CPLD各自用自己的时钟驱动，时钟信号频

率可以相同也可以不同，它们各自独立处理各自的任务，由统一的总线传输数据，在每个

加载时刻加载数据。

该方式实现框图如下：

87
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ⅥG 041

图4—34 三相五电平对等方式控制系统

在cPLD中Counter＆compare模块由四个计数器和四个比较器组成，四个计数器进行双

向计数，分别产生在时间上错开T／(2N)(N为模块数)的四列三角载波，计数方向由Dir[3．．O]

来表示，当增计数时候Dir[i]为l，减计数时候Dir[i]为O。四个比较器将计数器的值和

由Data bus送过来的占空比值进行实时比较，输出24路P删波形。每个计数器在达到零

值时候产生中断信号，该中断信号通过一定时间的延时，通常为两个系统时钟周期(使DSP

可以识别)可直接送到DSP的捕获口，这样设计简单自然，但需要占用四个中断或捕获口，

事实上LF2407只有两个外部中断口，每个事件管理器只有三个捕获口，若用4个捕获口则

存在时钟同步问题。该方法为了避免这一难题，采用将四个中断信号在CPLD中相或后送DsP

外部中断口方案，则只需要占用一个DSP中断口。由于CPS sPwM调制方法各个载波错开

1／(2N)角度，故该四个中断信号不会有时问上的重叠，因而不会造成中断混乱。DSP响应外

部中断后，便进入中断程序采样、计算得到三相正确的占空比数据后送出。通过

choose＆Latch模块对DSP送来的数据按相按模块及正确的时序分配到各个桥臂并进行锁

存。当Dir[i]由1变为O时候，choose＆Latch模块将对应模块的数据送到相应的比较模块，

在计数器计到计数周期时候比较模块接收数据并进行比较，产生P删信号。考虑到信号的

建立时间，应使送数时间提前于接收时间△T，本实验中△T=1∥s。实验DsP采用TI公司

的T煅320LF2407，CPLD采用ALTERA公司的EPlK30TCl44—3，cPLD时钟频率使用lOM赫兹。

调制波由三相正弦波发生器产生，频率为50hz，载波的幅度调制比取M=O．85，频率调制

比取K_2l，载波周期=器=未罟岩笔一4762(D)。为了节约硬件资源，本文中
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CPLD实现死区采用对称法。

图435 编译好的选相单元

ConpRRE一1

COUNTER—l

卑．⋯．．⋯⋯⋯⋯⋯．⋯⋯．．．⋯⋯⋯．⋯：

图4_36 编译好的双向计数器单元

oI-K ¨a一^工

EH■一工 ¨旺一^工工

couHT—l【m一口】 ¨6一Bl

DRT一一工^【工t．．●】 ¨a—11上

DRT一一let工挚．．o】 ¨E—cl

DRTR一工c【工t．．●】
¨a—cl工

霉 ．． ．．．．．．⋯⋯

图4．37 编译好的比较单元

编译好的相选单元、双向计数单元、比较单元如图4—35，图4—36，图4—37所示，整个

CPLD顶层系统图如附件2。三个单元均用统一时钟信号驱动，使得三个单元工作在阿步状

态。由于每个中断要处理三相的占空比数据，故在DSP中采用分时传送的方法，在每一计

数模块的中断中按找表4—2的编码，先传送相选信号，再传送三相占空比数据，三相数据

在相选单元中锁存后，等待加载时刻，在该计数模块的计数器值计到周期时，计数方向标

志位dir[i]由1变为0，此刻该模块三相数据通过cPLD内部DATA数据总线同时加载到比

较单元，由于载波的相位差使得其各模块到达周期时刻有相同的相位差，保证了各计数模

块数据可以按正确的时序独立传送。使能信号EN在脉冲输出的最后一级即比较单元中，该

信号有效时可以在故障发生时候在最短时间内完全封锁输出PwM信号，使所有开关管关闭，

电路停止运行，器件得以保护。

Phase—choose[0] 卟ase choose[1] Pha”一choose[2] Phase—choose[3]

桥臂一 O O 0 O

A相 桥臂二 O O O 1

桥臂三 O 0 1 0

桥臂四 O O 1 1

桥臂一 0 1 0 O

B相 桥臂二 0 1 O 1

桥臂三 O 1 l O

桥臂四 O 1 l 1
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桥臀一 1 O O O

C相 桥臂二 1 O O l

桥臂三 1 O l O

桥臂四 1 O l l

表4 2 相选编码表

实验中采用对称规则采样，在每个计数周期发出中断信号，在下一个周期时候进行加

载，数据延时一个载波周期。理论上在这个载波周期中将数据送到CPLD中锁存就可以。但

由于在DSP中只用了一个中断源，故一个载波周期中有四次中断信号送入。相邻中断之间

时间间隔为加=尝笔s，大约为250胪，因此此种方法要求在250膨内进行数据的采样、
计算并且传送到CPLD的锁存器中，否则时序将发生混乱。

(A相给定信号、A、B、c相控制脉冲)

图4—38三相五电平A相波形

(B相给定信号、A、B、c相控制脉冲)

图4—39 三相五电平B相波形

(c相给定信号、A、B、c相控制脉冲)

图4_40 三相五电平c相波形 图4-4l A相输出频谱

输出的五电平控制脉冲如图4—38～图4—40，在DSP+CPLD构成的硬件系统支持下运用
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CPS—SPWM调制方法对多电平变流器进行控制，整个系统结构简单，易于实现。将DSP的高

速数据处理能力和CPLD的强大逻辑时序处理能力及多I／0的特点融合、互补，该控制系统

充分利用了DSP和cPLD的硬件资源，运行稳定，输出效果理想。由图4—4l频谱分析可见，

输出中只留下了载波4倍频的特征次谐波及其边带，从而使得低次谐波大大减少，实验输

出THD=0．3250。

对等方法的评价：

(1) 该方法充分利用CPLD丰富的逻辑资源，将按一定时序排列的四个模块数据选

择逻辑植入CPLD内部，一方面节省了DSP的中断口，另一方面避免了四个中

断口时钟要严格同步的问题(这个是比较困难的)∞1，由输出波形可以看到，本

方法比前一种方法输出包含更少的毛刺，得到的五电平更加规则；

(2) 由于加载信号和计数器周期同步，对于DSP和CPLD驱动时钟信号完全独立，

事实上CPLD的时钟可以是任意值，只是时钟频率越高，计数时间越短，三角

波台阶越小，产生的误差越小，反之则大；

(3) 由于在每个计数模块中的三相采用了时分复用的方法，使得DSP与CPLD的联

线更简洁，用相选信号线代替了地址总线，也省去了控制总线；

(4) 在一个载波周期中有四个中断进行时分复用，因而每个中断间隔只有四分之一

个载波周期，这要求在更短时间内对数据进行采样、计算和输出，对处理器的

要求更高。如果载波调制比增加，则要考虑是否能够在相应的时间内完成运算；

(5) 由于将选择逻辑植入CPLD内，减少了DSP的负担，体现了数字控制系统的灵

活性，但是也占用了CPLD的硬件资源(资源占用情况如表4—3所示)，因而实验

中采用对称规则采样的死区实现方法。另外，本实验中CPLD的模块完全由V}mL

语言编写，如果采用MA)(PLusII自带的模块，可能可以提高硬件利用率””。

Total dedicated input pins used 1／6 16％

Total I／O pins used 48／96 50％

Total logic cells used 1646／1728 95％

Total eⅢbedded cells used O／96 O％

Total EABs used O／6 0％

Average fan—in 2．94／4 73％

Total faJl一in 4844／6912 70％

表4—3 MAx+PLUsII给出的资源占用情况

4．4 DSP与cPLD的串行通信研究

对于高速时钟的微控制系统的抗干扰是一个现实的问题。DSP丰富的片上资源也为外来

干扰源提供了通路。传导干扰很容易通过DSP的捕获口、外部中断口、未曾使用的I／0口

9l
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进入到处理器内部干扰正常的流水线，造成运算错误。当DSP用于控制功率器件时候，通

常为了保证触发脉冲到达功率器件门级的可靠性会将DSP输出到功率器件的引线尽量短，

当DSP靠近所控制的大功率器件开关频率较高时候，开关的电磁干扰不可忽略，引起处理

器的运算错误。

cPLD内部只有逻辑门，处理底层逻辑运算，抗电磁干扰能力强，可以靠近功率开关工

作㈣。如果将cPLD作为DsP输出的后级接到功率器件门级，则可以将DSP较远的离开干扰

源，能有效的减少电磁干扰。用并行总线方式进行较长距离的通信是不可行的。本节主要

研究DSP和CPLD的串行通信问题，希望根据串行通信的协议进行简单的数据传送。

LF2407片上所带的串行通信口有SPI和SCI阎。

l、sPI是同步通信方式，外部时钟为30M11z时候，最高通信波特率可达到7．5^Ibps。sPI

通常用于DSP处理器与外设和其他处理器之间的通信，如显示驱动器、DAC、及时钟日历等。

有四个外部引脚：SPISOMI、SPISIMO、SPISTE、SPICLK分别控制主从传送，传送使能和时

钟信号；

2、sCl支持CPu与其他使用标准格式的异步外设之间的通信。通过一一个16位的波特率

选择控制寄存器编程，可以得到65535种不同传送速率。在40№z时钟下，波特率可以达

到1875kbps。SCI有两个外部引脚：SCIRxD、SCITXD分别是接收和传送引脚。此外，SCI

可以方便的和RS一232接口进行连接。

占空比数据只是在每个中断结束进行传送，并且位数不超过16位，不存在大量数据连

续传送的问题，另外，考虑到DSP与CPLD同步的难度，也考虑到接线的方便，采用异步通

信比较合理，以下讨论均基于SCI的串行通信方式。

4．4．1 SCI通信原理

LF2407DSP片内的串行通信接口(SCI)””，其中每帧可以选择1～8位的数据位、地址位和

奇偶校验位，加上起始和结束位，每帧的基本格式如图4—42，其中起始位sta为低电平，在每

一帧的最前面，然后是8位数据位，在单机通信时候地址和奇偶校验可以缺省，最后一位是

停止位，是一个高电平。SCI通信方式由三线连接，分别为SCITxD(异步发送引脚)，SCIRXD

(异步接收引脚)和信号地。scI的接收器与发送器都是双缓冲的，有各自独立的控制位与

中断位，都可以同时工作在全双工模式下，此外还支持多处理器通讯模式，可以用来进行多

机通讯。为了保证数据的完整性，SCI对接收的数据可以进行间断检测、奇偶性、超时以及

帧错误等的检查。支持全双工和半双工工作方式，发送和接收的操作可以利用状态标志位通

过中断驱动或者查询算法来完成。此外发送器和接收器的中断可以独立使能。

]塑匝ⅡⅡ卫正匝Ⅱ豇丑国亘囤坠厂
图4—42 LF2407DsP异步通信每帧基本格式

SCI内部生成串行时钟由系统sYsCLK频率和波特率选择寄存器决定，其决定方式如下：

92
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BRR≠O时： scI异步通信波特率=sYscLK／[(BRR+1)×8]

因而 BRR=SYSCLK／(SCI异步通信波特率×8)一l

BRR=O时： SCI异步通信波特率=SYSCLK／16

因而 BRR由波特率选择寄存器值决定。

4．4．2通信协议及其仿真

系统框图如图4—43，由于采用异步通信方式，故DSP与CPLD只需要一根数据线，而不

需要同步时钟信号线。CPLD的时钟由CPLD板上晶振产生，即图中system clock，该系统

时钟为10胁z。Counter＆compare模块由计数器和比较器组成，计数器从零开始连续增减计

数，形成三角载波，在计数到周期值时候发出中断信号，此中断信号和DSP外部中断口相

连，DSP响应外部中断后，在中断程序中通过查表得到占空比数据，送到SCI的BUFFER等

待发送，在未发送数据前DSP的发送引脚sCITXD是高电平，当下降沿到来时则开始发送起

始位，而cPLD则在每一个system clock上升沿检测scITxD线上的下降沿信号，一旦检测

到该信号，则表明DsP开始发送数据，Ad Module和Shift Module同时开始工作，其中Ad

Module是将SysteⅢclock分频，得到和异步传送波特率相对应而比波特率高的时钟。通过

由Ad Module产生采样信号，安照一般串行通信的习惯在每个采样信号的上升采样来读取

scITxD信号线上的串行数据。Shift Module是将采样得到的一个帧比特信号进行移位，得

到10位并行数据，送到Combination Module中。由于一个占空比为13位，因而在Shift

Module中设置当收到13位数据后停止接收，另外，按照异步传送协议，一个帧只能传送8

位数据，因而13位需要分两次传送。当接收完13位数据后通过串并转换单元coⅢbination

module按高低位将数据进行重组的到原始正确的占空比数据，等待加载时刻的到来，当CPLD

计数到O时候比较模块读取内部数据线上13位占空比数据并锁存后和计数器的值进行比

较，输出SPwM信号。MAx+PLUsII生成的串行数据处理部分顶层模块如图4—46。一个占空比

数据传送的时序仿真波形如图4—47(从上到下依次是SCIT)(D线上的数据信号，Ad采样信号，

DsP中断信号，DsP发送的占空比值)SCI传送数据及输出sPwM信号如图4—48(从上到下依

次是SCITXD线上的数据信号，Ad采样信号，DSP中断信号，DSP发送的占空比值，输出SP删

信号及其同桥臂互补信号)。

上
LF2407

DSP

Ad I几
Module十—一

嬲。矧c裟““odm8 i 10 bit7 1盂赫e
芦‘P＆

compare 1 wG2

图4—43 DsP与cPLD异步串行通信框图
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c．：

图4—44 一由MAX+PLUSII生成的串行处理鄢分]免屠模块

ns 1．9ms 1 95ms 2 0ms 2．05ms 2_1ms 215ms 2．2ms 2 25ms 2．3ms 2．35I

——]厂] 厂]厂]厂] r]厂]厂一
——]Iu|』1 0 0 0 U几0 0|u||u|0』0厂一

二二二二二二二二j互二二二二二二二二二]匝]
图4—45 个占空比数据传送仿真时序图

3 0ms 3．5ms 4 0ms 4．5ms

]山山山lu山【J厂_————]山山删山l厂————]叫

图4．46 scI数据传送时序仿真图及其输出的两路sPwM信号

scI按从左到右，先低位后高位传送数据，因而，由图4—47可以读出传送的数据为

0100lOllOlo001000001(即OA69H)。同理，由图4—45可以读出第一个数据为

O101010lOl0000010001(即1055H)；第二个数据为o001100111001110000l(即0ECCH)和

显示的数据吻合。由于比较模块采用低有效方式，因而得到的低电平OECcH应该比1055H

宽。

4．4．3系统实现

实验中DSP和cPLD系统时钟均为10Mhz，载波比取21，一个载波周期约为1ms，计数

器周期值由下式确定： 丕笙堕塑塑至：!!兰!尘
载波}匕×工频x2 2l×50×2

=4762D，由于是半周期加载，要求在1／2载

波周期内能够将数据传输完成，而占空比数据最大为4762／2=2381D，这是一个13位的数据
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(需要分两帧进行传送)，若每位传送时间为Z，则只要满足Z×20< ! 就可以达到
50×2l×2

时序要求，理论上传输速率可以达到scI允许的上限，考虑到传输数度越快误码率越高，

实验中取z=20舻／bit，故串行通信的波特率为50Kbps。再由SCI异步波特率一

SYSCLK／[(BRR+1)×8]得至0 BRR=18H。

由4．4．2节分析可见，CPLD实现异步接收的关键部分是Shift Module。对于移位寄存

器通常的实现方法是用D触发器串联，用共同的时钟，得到并行的输出。该方法中有多少

位并行输出就需要多少个D触发器，虽然简单，实现起来容易，比较模块化，但是占用大

量CPLD内部的硬件资源，没有充分体现出“自顶向下”设计的灵活性。本实验中采用ⅧDL

语言进行设计移位寄存器，代码简单明了，执行效率高，设计灵活””m，。以下是Shift Module

的V皿L源代码””：

ARCHITECTURE rel 0F shiftl3 is

sIGNAL temp：sTD—LoGIc_vECTOR(9 DowNTO 0)： ～定义一帧的数组为10位

BEGIN

PROCESS(ad)

BEGIN

IF(ad’EVENT AND ad=’1’)T脏N

IF(temp(O)=’O’)T髓N

teⅢp<=shift＆”11lllllll”：

EI，SE

一以ad信号启动移位

上升沿采样

temp<=shift＆temp(9 DoWNTO 1)： 一左移l位，采样数据进入低位

END IF：

END IF：

E№PROCESS：

PROCESS

BEGIN

IF(temp(0)=’O’)THEN

y<=temp(8 D0wNTO 1)

ELSE

y<=400000000”：

END IF：

一标志位O移位到数组末位则一帧数据传送结束

～没有数据传送时候数组设置为0
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END PROCESS

END：

； ；⋯”?”

1 r1二二、翻二圈：：11。：．；．1『1二『L一

。U址 卫生L闭雌LL Ⅲ儿
一|

(数据线上的信号、采样信号、中断信号)

横轴(t)： 50us／div； 纵轴(E)：2v／div

图牟47 一个占空比数据传送实验波形图

Ⅲ¨IIlllIⅢI『lll¨引ⅢI¨I }l m¨lⅢH¨¨lII¨

删0棚丽咖咖U蚴凹J1；Hf
●

i

翻 硼腿jJJj瑚8|Il丽丽
； 。| 主 {

：⋯‘’?”’ _””“

删㈣刖巨一。 __露扭蘼 tt 盯

1_薯一毒?? 卜卜 卜

(数据线上的信号、输出一路sPwM脉冲、放大的数据线上信号、放大的输出SPwM脉冲)

横轴(t)：上面两路5ms，div，下面两路200Ils，div； 纵轴(E)：2v，div

图斗48 ScrrxD上传输数据和～路sPwM信号

DsP与cPLD距离6米异步串行数据实验波形如图4—47(一个占空比数据传送实验波形)，

图4—48(从上到下依次是SCITxD串行线上的数据信号，输出的一路sPwM信号及其放大的

数据信号和放大的sPwM信号)，图4—51(从上到下依次是SCITXD串行线上的数据信号，Ad

采样信号，DsP外部中断信号，输出的一路sP咖信号：放大的SCITxD线上的两个占空比串

行信号，对应放大的Ad信号，中断信号)，由图4—47和图4—48，图4—49不难看出，实验的

时序和仿真时序完全吻合。
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1旷‘扩扩瓣I旷『旺㈣舟脚
l‘ ■：j|■_ ■l l 卜 ljlr— r『l I：‘。!：一I

。：’一．．t：：■E．．m J。L一|l— I一．

F
_--●__

『] 阴．：． —o’’一：瞪旺妊』 J I一训 |_
ovdH*●_

_J 删?：妒目i_
j_㈣㈣⋯ ㈣㈣j．⋯
} _ ．．

(数据线上信号、采样信号、中断脉冲、sPwM输出脉冲、放大的前三路波形)

横轴(t)：上面四路1ms，div，下面三路200us，div； 纵轴(E)：2v，djv

图4_49 各个节点输出波形总图

㈣呲舢 ]r口 J眦¨雌m刖m

删』雌m砌』n．删埘黼m址

(互补的两路SPwM信号)

横轴(t)：2ms，div： 纵轴(E)：5v，div

图4_50 最终输出的两路sPwM脉冲信号

由图4—47可见传送每一个bit所需时间是20艘，信号质量非常好；由图4—49可见，

scITXD线上的数据周期而有规律，因而输出的SPwM脉冲周期在20ms很稳定，误码率为零，

每个载波周期都在1ms左右，和计算值完全吻合。由图4—48还可以看到，从DSP响应中断

和数据传输完成需时在400∥s左右，小于半个载波周期，完全满足时序要求。

由于实验中传送每一个bit所需时间是20脚，按照10^舳z的晶振需要计数到200。而

设计的采样信号在计数中间时刻，即计数器计数到loo时候。这样可以有效避免信号延时

和噪音信号。也可以设计多次采样，对比后取多数的信号为正确的信号，比如在计数器计

数到50、100、150时候分别采样三次，得到的信号比较，都是’1’则取‘l’为正确信号。
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这样更能有效减少误差。另外，如果多机通信还可以在CPLD内部通过程序实现地址判别，

数据校验等功能，但是要占用更多的硬件资源。

通过vHDL编程来实现CPLD与DsP的虚拟异步串行通信，能够充分利用已有的硬件资

源，在不增加额外电路接口的情况使得系统开发更加灵活。通过DSP与CPLD距离6米串行

传输数据实验证明，该方法实现简单，信号传送稳定，是一种行之有效的通信方法。

本章小结

本章从三相变流器的低频数学模型入手，得到结论：从交流侧分析电压型变流器具有升

压特性，而电流型变流器具有降压特性。用单片LF2407DSP实现三相三电平输出，并分析

了其相电压和线电压与调制参数的关系。用对等方案在DSP+cPLD的硬件系统上实现了三相

五电平，避免了中断源时钟精确同步的难题，减少了漏计、多计脉冲，因而输出叠加脉冲

更规则，对变流器的控制更可靠，频谱分析表明输出波形谐波含量比原有方法也大为减小。

另外，针对大功率开关对微处理器干扰的问题，设计了DSP与cPLD的异步串行通信方

法，在6米距离内实验误码率为零。
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第五章全文总结与展望

大功率开关器件的开关频率和开关容量总是存在矛盾的，以至于大功率交流器难以应

用各种优秀的开关策略。采用多电平拓扑是目前解决这一矛盾比较好的方案，本文在阅读

大量文献的基础上，对比分析了各种多电平变流器拓扑和调制策略，总结出了级联H桥拓

扑和载波相移SP删方法相结合在大功率变流器应用中突出优点。而传统的模拟控制系统不

易将载波相移SPwM方法和先进的控制策略结合，本文主要在基于载波相移SPwM的级联H

桥多电平变流器数字化控制实现方面做了部分研究。全文主要研究主要成果总结如下：

l、本文分析和验证了基于载波相移SP删调制方法的级联H桥多电平变流器能够有效

地改变输出波形的谐波特性。文中详细分析了级联H桥的工作模式，载波相移SPwM技术在

线性度和传输带宽方面的特性，并通过用三电平和五电平脉冲控制级联H桥变流器，将二

者有机地结合到数字控制系统中。对输出波形的频谱分析，验证了理论分析的结论：载波

相移sPwM调制方法是通过低频谐波的相互抵消来提高等效开关频率，而不是简单的将谐波

向高次推移；

2、提出采用非对称规则采样方法来进一步改善输出波形谐波特性。文中深入研究了采

样方式对消除开关谐波的影响，用单片LF2407DSP实现了在数字系统中优于常见对称规则

采样方法的非对称规则采样方法。该方法只是增加一倍的数据，却能够消除由对称采样法

引入的大量不规则次谐波；

3、通过DSP+cPLD硬件平台实现了基于载波相移sPwM调制的各种给定波形的单相多电

平输出。对各个输出波形的总谐波畸变率、传输带宽、实现的复杂程度、应用场合等进行

了分析和对比。并将数字PI闭环控制方案应用到一个五电平SAPF样机中，对其电流谐波

的补偿取得了理想的效果；

4、对多电平死区效应的产生和数字补偿进行了研究。通过编程对三电平APF进行补偿，

迸一步改进了APF补偿后网侧电流的波形；

5、通过数字控制系统实现了三相三电平脉冲输出和三相五电平脉冲输出。由仿真对三

相三电平相电压和线电压与调制参数的关系进行了分析，选择了优化的参数，用单片

LF2407DSP实现了三相三电平的正弦波逆变器。详细叙述了用对等传输方案实现三相五电平

控制脉冲输出的过程，该方案避免了以往中断时钟同步的难题，减少了输出脉冲的遗漏与

增加，对变流器的控制更稳定；

6、对在CPLD中实现死区的各种方法进行了探讨、分析与对比。对DSP与CPLD的通信

方式进行了探索。前者为数字控制中的死区实现提供了多种方案。后者利用DsP的sCI口

初步实现了和cPLD的虚拟异步串行通信。为降低功率回路对微控制器的电磁干扰提供了新

的途径。
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以后的工作：

l、本文仅将数字PI控制方法用在了多电平变流器中，有更多种新型控制策略，如无

差拍控制与SⅧ相结合(DBC+SⅧ)、滞环控制和sⅧ相结合(HcC+SvM)、载波相移和单

周控制相结合(cPS+0CC)、滑模变结构控制(SMC)等引入到数字控制中能够大大改善变

流器的性能，而这方面有待进一步研究；

2、本文完成了DsP+cPLD硬件系统的研究，而实现数字控制的方案有多种，还可以用

多处理器协调处理来控制，例如双DsP+双口RAM通信构成数字控制系统等等，这方面也有

待尝试；

3、本文只对三电平死区效应进行数字补偿，对于三电平以上的多电平交流器死区效应

数字补偿方法有待研究；

4、三相五电平闭环控制系统中的三相电流解耦、三相分相控制、三相不平衡负载的控

制方法也有待研究；

5、改进级联型拓扑能够大幅度提高电平数，但对其进行控制还有待深入研究；

6、如何改善大功率变流器的功率回路对微控制器的电磁于扰方面也有待研究。
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附件1：三相正弦波发生电路：
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附件2：编译好的三相五电平脉冲发生器顶层单元图：
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