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摘要：为了抑制 LCL 型滤波器的谐振尖峰，电容电流反馈有源阻尼被广泛应用于 LCL 型并网逆变器中。由于数

字控制延时带来的不利影响，电容电流反馈有源阻尼的阻尼性能被严重削弱。负阻尼区域出现在 s / 6f 到 s / 2f 之

间，减弱了并网逆变器的稳定性和对电网阻抗变化下的鲁棒性。在电容电流反馈通道上插入一个双二阶滤波器来

补偿数字控制延时带来的相位滞后，正阻尼范围可以扩展到 s / 3f ，从而实现了对电网阻抗变化的高鲁棒性。选择

了合适的离散化方法，分析了补偿后的系统稳定性。提出了一个详细的闭环参数设计流程，以获得良好的控制性

能。最后，实验结果验证所提方法的有效性和参数设计流程的可行性。 
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A delay compensation method based on a biquad filter for an LCL-type grid-connected inverter 
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Abstract: To attenuate the LCL filter resonance peak, capacitor-current-feedback active damping is widely used in an 

LCL-type grid-connected inverter. Because of the adverse effect introduced by the digital control delay, the performance 

of capacitor-current-feedback active damping significantly deteriorates. The negative damping region appears from 

s / 6f  to s / 2f . This weakens the stability and robustness of the grid-connected inverter against the grid impedance 

variation. A biquad filter is adopted to insert into the capacitor-current-feedback path to compensate for the phase-lag 

resulting from the digital control delay. The positive damping region can be expanded to s / 3f , thus achieving high 

robustness against grid impedance variation. The proper discrete method is chosen and the system stability after 

compensation is analyzed. Also, a detailed close-loop parameter design procedure is presented to obtain better control 

performance. Finally, experimental results are provided to verify the effectiveness of the proposed method and the 

feasibility of the parameter design procedure. 
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0  引言 

如今，随着对可再生能源的需求不断增长，分

布式发电系统(distributed power generation system, 
DPGS)越来越受到重视。并网逆变器作为可再生能

源和 DPGS 之间的接口发挥着关键作用，向电网注

入高质量、稳定的电流[1-4]。为了减少并网电流的开 
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关谐波含量，L 型和 LCL 型滤波器被广泛使用。与

L 型滤波器相比，LCL 型滤波器具有更好的高次谐

波抑制能力，而且所需总电感量更小，这意味着更

小的体积。可是 LCL 滤波器的固有谐振问题可能会

导致系统出现不稳定现象[5]。为了解决这个问题，

必须采用阻尼方法来抑制谐振尖峰，阻尼方法可分

为无源阻尼和有源阻尼。无源阻尼是通过在滤波器

拓扑上串联或并联一个电阻来实现的，这是有效且

可靠的，但会有相当大的能量损耗[6-7]。有源阻尼可

以通过级联数字滤波器[4]或反馈状态变量[9-12]来实
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现并且没有额外的损耗。其中，电容电流反馈有源阻

尼因其实现简单且有效，在实际中得以广泛应用。 
为了获得高控制灵活性，大多数并网逆变器是

数字控制的。然而，数字控制在控制回路中引入了

1.5 拍的控制延时[13]，而且削弱了电容电流阻尼的

控制性能。在这种情况下，电容电流反馈不再等效

为一个虚拟电阻，而是一个随系统频率变化的虚拟

阻抗[14]。在文献[15]中， s / 6f 被定义为临界频率

crif 。当系统谐振频率 rf 大于 s / 6f 时，虚拟电阻小

于零并引入了一对不稳定的开环极点，这导致了不

同的稳定性要求。当谐振频率 rf 接近临界频率时，

由于幅值裕度不足，可能会出现不稳定现象[16-17]。

此外，当谐振频率等于 s / 6f 时，无论阻尼系数是多

少，系统都是不稳定的[18]。因此，数字控制延时降低

了并网逆变器的稳定性和对电网阻抗变化的鲁棒性。 
为了缓解甚至消除控制延时对阻尼效果的不利

影响，目前研究方法大致可分为两类。1) 直接减少

控制延时。文献[19]通过缩短采样时刻和调制信号

装载时刻之间的时间间隔来减少延时，然而这样可

能会引入信号混叠和开关噪声。文献[20]提出了多

重采样方案，这相当于通过提高采样频率来减少计

算延时，但它也容易受到信号混叠和开关噪声的影

响。2) 使用控制方法间接补偿控制延时。在文献[21]
中，Smith 预测器被用来缓解控制延时的不利影响，

它是有效而且容易实现的。但是 Smith 预测器对系

统参数和运行条件的变化很敏感，从而导致鲁棒性

很差。状态观测器也可以用来计算系统下一拍的状

态变量来补偿计算延时[22-23]，但是状态观测器需要

消除建模误差，这将带来额外的计算负担。文献

[24-25]利用 SOGI 和陷波器将正阻尼范围扩大到

s / 4f ，然而，当谐振频率大于 s / 4f 时可能不再适

用。文献[26-27]通过高通滤波器(high pass filter, 
HPF)，实现了 RC 和 RLC 阻尼。正阻尼区域可以极

大地拓宽到几乎 s / 3f 。可是其数字实现是复杂的，

并且由于 HPF 的存在，高频噪声可能被放大。在文

献[28]中，电容电流反馈和正 PI 反馈相结合，将正

阻尼范围扩大到 0.48 sf 。但固有的正反馈可能导致

不稳定，而且必须需要一个额外的电压传感器，这

增加了成本。为了获得更高的相位补偿，文献[29]
提出了一个二阶相位补偿器来补偿相位滞后，它可

以将临界频率扩大到几乎 Nyquist 频率( s / 2f )。但

是其相位补偿器在 Nyquist 频率附近的幅度增益过

大，会引入高频噪声放大问题。文献[30]在电容电

流反馈通道中插入了一个准积分元件来拓宽正阻尼

范围到 Nyquist 频率，但是会出现低频段的负阻尼

区，这是不被允许的。 
本文针对数字控制下的电容电流反馈 LCL 型

并网逆变器，分析了控制延时对阻尼性能的影响和

补偿控制延时的基本准则。提出了一种改进电容电

流反馈有源阻尼方法，不仅补偿了数字控制延时而

且没有引入开关噪声以及高频噪声放大问题。并网

逆变器加强了电网阻抗变化的鲁棒性。最后，搭建

了 2 kW 实验平台，实验结果验证了所提方法的有

效性。 

1   数字控制延时对LCL 型并网逆变器的影响 

1.1 LCL 型并网逆变器的数学模型 
图1给出了数字控制单相LCL型并网逆变器及

其控制结构。其中，LCL 型滤波器由逆变器侧电感

1L 、滤波电容C 和电网侧电感 2L 组成。 dcU 和 gU 分

别是直流电源和电网电压。 invU 和 L1i 分别代表逆变

器桥臂输出电压和逆变侧电流。 i1H 和 i2H 分别为电

容电流 ci 和电网侧电流 gi 的采样系数， pl ( )G z 是相

位超前补偿器。电网阻抗由电网电阻和电网电感组

成，由于电阻部分可以在一定程度上提供阻尼，因

此，电网阻抗被认为是一个纯电感 gL ，来模拟没有

无源阻尼的最坏情况。为了控制电网电流 gi ，使其

与公共耦合点(point of common coupling, PCC)上的

电压同步。并网电流参考量 refi 由外部电压控制环路

产生的振幅 *I 和锁相环(phase-locked loop, PLL)从

PCCU 提取的相位 组成。因为电压环的动态性能远

低于并网电流环，在此可以单独分析并网电流环。

而且锁相环 PLL 的控制带宽被设定为低于基频，以

防止出现低频不稳定现象[31]。 

 
图 1 数字控制单相 LCL 型并网逆变器及其控制结构 

Fig. 1 Digitally controlled single-phase LCL-type 

grid-connected inverter and its control structure 

根据图 1，图 2 给出了数字控制下单相并网逆

变器电容电流反馈阻尼控制框图及其等效变换。其

中， PWMK 相当于逆变器的增益，可以近似为

inv tri/U U ，其中 triU 为三角载波的振幅。数字控制
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延时包含计算延时和 PWM 延时[32]。为了避免调制

信号和载波信号之间的多次交截，在信号装载时刻

和信号采样时刻之间有一个采样周期的延时，这就

是计算延时。而调制信号在装载后需要在一个采样

周期内保持不变并与三角载波相比较，这个过程会 

引入半个采样周期的延时。因此，控制回路的总控

制延时为 1.5 sT ，其传递函数为 

s1.5
d ( ) e sTG s                   (1) 

式中： sT 为采样周期； d ( )G s 为控制回路传递函数。 

 

图 2 数字控制下单相并网逆变器电容电流反馈阻尼控制框图及其等效变换 

Fig. 2 Block diagram of single-phase grid-connected inverter capacitor current feedback damping control under 

digital control and its equivalent transformation 

R ( )G s 是 PR 电流控制器，其传递函数可以表

示为 

r i
R P 2 2

i 0

2
( )

2

K s
G s K

s s


 

 
 

          (2) 

式中： PK 为比例增益， rK 为谐振增益； 0 为基波

角频率， 0 02πf  ； i 为谐振截止频率，为了保证

电网基频 0f 波动时 PR 电流控制器在基频处有足够

的增益， i 被设定为 π 。根据文献[33]的离散方法

可以得到 R ( )G s 的离散域传递函数为 

r i s
R P 2 2 2

0 s i s i s

2 ( 1)
( )

( 2 2) 2 1

K T z
G z K

z T T z T


  


 

    
 (3) 

由图 2 可得系统开环增益 D ( )T s 表达式为 

D

i2 PWM d R
3 2

1 T 2 i1 PWM d pl 1 T

( )

( ) ( )

( ) ( ) ( )

T s

H K G s G s

s L L C s L CH K G s G s s L L



  
(4) 

式中： T 2 gL L L  ； r 为谐振角频率。 

 1 T
r

1 T

L L

L L C



  (5) 

利用文献[34]中所提的 z 变换方法，可推导出

式(4)在 z 域的表达式为 

i2 R PWM
D

r 1 T

2 2
r s r s r s

i1 pl PWM2
r s r s

r 1

( )
( )

( )( 1)

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

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

H G z K
T z

L L z

T z T z z T
H G z K

z z T z z T
L



  

 


 
 

   

   

 

  (6) 
1.2 控制延时对电容电流反馈有源阻尼性能的影响 

为了分析控制延时对电容电流反馈有源阻尼性

能的影响，s 域的控制框图及其等效变换如图 2 所

示。将反馈变量 c ( )i s 替换为 c ( )U s ，并将反馈节点

从 R ( )G s 的输出端移至1 / sC 的输入端。通过上述等

效变换，电容电流反馈有源阻尼可以等效为一个并

联在滤波电容C 上的虚拟阻抗 eqZ ，其表达式为 

s1.5
1

eq
i1 PWM

e
( )

sTL
Z s

H K C
               (7) 

将 js  代入式(7)，可得 
s1.5 j

1
eq eq eq

i1 PWM

e
( j ) ( ) // j ( )

TL
Z R X

H K C



        (8) 

根据式(8)， eqZ 可以表示为虚拟电阻 eqR 和虚拟

电抗 eqX 的并联形式， eqR 和 eqX 的表达式分别为 

1
eq

i1 PWM s

( )
cos(1.5 )

L
R

H K C T



        (9) 

1
eq

i1 PWM s

( )
sin(1.5 )

L
X

H K C T



        (10) 

根据式(9)和式(10)，可以得到 eqR 和 eqX 的频率 

特性，如图 3 所示。由图 3 可得， eqR 在 r s(0, / 6)f f

时大于零，而在 r s s( / 6, / 2)f f f 时小于零，当

r s / 6f f 时等于零。很明显， s / 6f 是正阻尼范围

的边界频率，可以被定义为临界频率 crif 。 

表 1 总结了数字控制下电容电流反馈有源阻尼

并网逆变器的稳定性要求，其中下标(+)和(-)分别代

表正穿越和负穿越 o180 线。 P 是开环不稳定极点

的数量， PMM 为相位裕度，
aGMM 和

bGMM 分别为 rf

和 s / 6f 处的幅值裕度。当 i1H 大于其临界值 ilcH 时

会引入一对右半平面开环极点，其表达式为 
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r 1 r s
ilc

PWM r s

[2cos( ) 1]

sin( )

L T
H

K T

 



           (11) 

 
图 3 Req和 Xeq的频率特性 

Fig. 3 Frequency characteristics of Req and Xeq 

表 1 稳定性要求 

Table 1 Stability requirements 

 情况 1 情况 2 情况 3 情况 4 

rf  s(0, / 6)f  s(0, / 6)f  r s / 6f f  s( / 6, )f 

i1H  ilc(0, )H  ilc( , )H   None (0, )  

P  0 2 2 2 

o180 穿越 

频率 
r( )f   r( ) s ( ), / 6f f   None s ( ) r( )/ 6 ,f f 

幅值裕度 

要求 
aGM 0 dBM ＞  aGM 0 dBM ＞  

bGM 0 dBM ＜  
Unstable 

aGM 0 dBM ＜

bGM 0 dBM ＞

相位裕度 

要求 
o

PM 0M ＞  o
PM 0M ＞  Unstable o

PM 0M ＞  

根据上述分析，采用一个低于 s / 6f 的谐振频率

可以简化稳定性要求。然而，它需要一个更大体积

的电容或电感，这不符合成本效益。并且由于弱电

网的影响，并网逆变器会拥有较差的动态性能。此

外，表 1 中情况 2 的幅值裕度要求与情况 4 相冲突。

因为 rf 随着 gL 的增加而减小，实际的谐振频率可能

接近于临界频率，由于幅值裕度的不足以及相反的

稳定性要求，这将导致系统出现不稳定现象。而且当

r s / 6f f 时，逆变器无法稳定运行。因此，需要减

小数字控制延时带来的相位滞后来拓宽正阻尼范围，

从而使并网逆变器对电网阻抗变化具有高鲁棒性。 
1.3 延时补偿准则 

eqZ 的相位特性可以反映出 eqR 的符号，由式(8)

可得其相位表达式为 

eq s
s

3π
( j ) 1.5

f
Z T

f
              (12) 

图 4 给出了 eqZ 的相频特性以及对应的补偿曲

线，其特性可以总结为表 2。 

 
图 4 延时补偿特性 

Fig. 4 Time delay compensation characteristics 

表 2 延时补偿特性总结 

Table 2 Summary of time delay compensation characteristics 

 s / 6f  s / 4f  s / 3f  s / 2f  

eq ( j )Z   o90  o135  o180  o270  

所需相位补偿 o0  o45  o90  o180  

由图 4 和表 2 可得，当 eqZ 的相位位于 o90 到

90o之间时， eqR 大于零。所以在相应的频段补偿足

够的相位就可以将正阻尼范围扩大到其附近。最理

想的是在 Nyquist 频率处提供至少 o180 的相位补偿

使得 eqR 在全频段大于零。 

相位补偿器通常是在 s 域进行设计，但是在离

散域工作。z 域中补偿器在 Nyquist 频率处的相位对

应 s 域的 处，这就会导致补偿器在 z 域中高频段

相位补偿性能严重降低。而且相位补偿器在高频段

的高相位补偿通常伴随着高幅值增益，这会放大高

频噪声信号，所以是不可取的。根据上述分析，可

以给出延时补偿准则： 

(1) 要避免在 s(0, / 6)f 低频段引入过大的相位

补偿，导致低频段出现负阻尼区域。 

(2) 尽量在高频段获得更高的相位补偿从而使

得正阻尼范围更大。而且要选择合适的离散化方法

使得高频段的相位补偿性能衰减最小化。 

(3) 谐振频率附近相位补偿器幅值增益太低会

极大地减弱阻尼性能，高频段幅值增益太大会放大

高频噪声。所以在设计相位超前补偿器时对其相位

超前性能和幅值增益要进行权衡。 

2   数字控制延时补偿策略 

2.1 相位超前补偿器参数设计 

为了补偿数字控制延时带来的相位滞后，本文

在电容电流反馈通路插入了一个双二阶滤波器

pl ( )G s ，其 s 域传递函数和相位表达式分别为 

 
2 2

pl 2 2

2 ( )
( )

2 ( )

s s G s
G s

s s G s
  

  

 
 

 
 

 
       (13) 
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pl 2 2 2 2

22
( j ) arctan arctanG 

 

  


   
  

 
   (14) 

pl ( )G s 中有 4 个参数： 、  、  、  ，需

要按照 1.3 节中的延时补偿准则进行设计。由式(14)
可知，为了获得较大的相位超前能力，需要前一项

比较大且后一项比较小。 
(1)  参数设计 

图 5 给出了 ( )G s 和 ( )G s 的频率特性。由图 5

可以看出， ( )G s 的频率特性在  前拥有较低的相

位。所以根据式(14)可得，  要远大于  ，从而

使得式(14)中的前一项远大于后一项以获得更大的

相位补偿，所以可以将  设定为 s0.5 。理论上 

可以大于 Nyquist 频率使得 Nyquist 频率附近 ( )G s

具有更小的相位，但是实际上由于数字离散过程的

限制，这是不能适用的[35]。 

 
图 5 ( )G s 和 ( )G s 的频率特性 

Fig. 5 Frequency characteristics of ( )G s  and ( )G s  

(2)  与  参数设计 

由图 5 可得，随着 和  减小，  和  前后

频段的相位分别减小和增加。由于  等于 Nyquist

频率且远大于  ，所以 与  应取较小值。但是

当 与  小于 0.707 时， ( )G s 和 ( )G s 的幅频特性

中会出现反谐振尖峰。由 1.3 节的准则(3)可知，过

低的幅值增益会严重影响阻尼效果，则 和  可以

被设计为 0.71。 

(3)  参数设计 

为了扩大正阻尼区域，高频段需要更高的相位

补偿，但是根据 1.3 节延时补偿准则(1)，中低频段

不能出现负阻尼区域。图 6 给出了补偿后 eqZ 随着

 变化的相位频率特性。由图 6 可得，正阻尼范围

随着  的减小而扩大。但是，当 s0.02  时出

现了低频段负阻尼区域。则  可以取为 s0.04 ，此

时正阻尼范围扩大到 s0.362 f 。 

 
图 6 补偿后 eqZ 随着  变化的相位频率特性 

Fig. 6 Phase frequency characteristics of eqZ after 

compensation as   varies 

2.2 相位超前补偿器离散化 

上述相位超前补偿器是在连续域进行设计的，

但是其工作于离散域，所以要选择合适的离散化方

法对其进行离散化。图 7 给出了不同离散化方法对

pl ( )G s 进行离散化之后的频率特性。 

 
图 7 pl ( )G s 不同离散化频率特性 

Fig. 7 Different discretization frequency 

characteristics of pl ( )G s  

由图 7 可得，Tustin 离散后的 pl ( )G z 在高频段

损失的相位更少而且其高频段幅值增益逐渐增大到

Nyquist 频率处为 0。这意味着其拥有与连续域相差

不大的相位超前能力而且没有放大高频噪声。对

pl ( )G s 进行 Tustin 离散化后其表达式为 
2

2 1 0
pl 2

2 1 0

( )
n z n z n

G z
f z f z f

 


 
         (15) 

2 2
2 s s

2 2
1 s

2 2
0 s s

2 2
2 s s

2 2
1 s

2 2
0 s s

4 4     
2 8                  

4 4     
4 4 

2 8

4 4

n T T
n T
n T T
f T T

f T

f T T

 



 

 



 

 

 
 

 

   
  

  
   

 
   

      (16) 
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补偿后等效阻抗 eq1Z 的表达式为 

 
s

s

1.5 j
1

eq1 j
i1 PWM pl

e
( )

(e )

T

T

L
Z

H CK G



          (17) 

与式(8)相似，补偿后的等效阻抗同样可以分解

为一个等效电阻和一个等效电抗的并联形式，分别

可以表示为 
2 2

1
eq1

i1 PWM

2 2
1

eq1
i1 PWM

( )

( )

L A B
R

H CK AD

L A B
X

H CK BD





 





 

       (18) 

2 1 1 0 2 0 s

2 2 1 1 0 0 s

1 2 0 1 s

0 2 s

2 1 1 0 2 0 s

2 2 1 1 0 0 s

1 2 0 1 s

0 2 s

2 1

( )cos(0.5 )

( )cos(1.5 )

( )cos(2.5 )

cos(3.5 )

( )sin(0.5 )

( )sin(1.5 )

( )sin(2.5 )

sin(3.5 )

[

A n f n f n f T

n f n f n f T

n f n f T

n f T

B n f n f n f T

n f n f n f T

n f n f T

n f T

D n n













   

  

 

   

  

 

  2
s 0 s

2
1 s 0 s

cos( ) cos(2 )]

[ sin( ) sin(2 )]

T n T

n T n T

 

 














  
 

   (19) 

由式(18)和式(19)可以得到 eq1R 的频率特性，如

图 8 所示。由图 8 可得， eq1R 的正阻尼范围扩大到

了 s / 3f ，这覆盖了大部分可能的谐振频率。 

 
图 8 Req1频率特性 

Fig. 8 Frequency characteristics of Req1 

3   稳定性分析与控制系统闭环参数设计 

3.1 补偿后稳定性分析 

补偿后，系统的稳定性可能会发生变化，所以

需要进一步分析。因为式(6)中的极点 1z  位于单位

圆边界并且不影响稳定性，从而在后续稳定性分析

中可以忽略。因此， D ( )T z 的特征方程可以表示为 

2
r s

i1 pl PWM
r s

r 1

[ 2cos( ) 1]

( )
( 1) sin( ) 0

z z T z

H G z K
z T

L






  

 
     (20) 

对式(20)使用朱利稳定性判据进行稳定性分

析，则式(20)可变换为 

 5 4 3 2
5 4 3 2 1 0 0a z a z a z a z a z a          (21) 

5 2

4 1 2 r s

3 2 0 1 r s 2

2 1 0 r s 1 2

1 0 0 1

0 0

i1 PWM r s r 1

2 cos( )

2 cos( )

2 cos( ) ( )

( )

sin( ) /

a f

a f f T

a f f f T n H

a f f T n n H

a f n n H

a n H

H H K T L






 


  
    


   
   
  




    (22) 

根据朱利稳定性判据可得其稳定性要求为 

5 4 3 2 1 0

5 4 3 2 1 0

0 5 0 3

0 4 0 2

0

0

0       0

0      0

a a a a a a

a a a a a a

a a c c

b b d d

    
     
  
  

＞

＜

＜ ＞

＞ ＞

       (23) 

2 2
0 0 5 1 0 1 4 5

2 0 2 3 5 3 0 3 2 5
2 2

4 0 4 1 5 0 0 4

1 0 1 4 3 2 0 2 4 2
2 2

3 0 3 4 1 0 0 3

1 0 1 2 3 2 0 2 1 3

,          
,    

,    
,     

,     
,     

b a a b a a a a
b a a a a b a a a a

b a a a a c b b
c b b b b c b b b b

c b b b b d c c
d c c c c d c c c c

    
    
    
    
    
    

    (24) 

根据式(23)，可以分别得出阻尼系数 i1H 的临界

值 ilc1H 、 ilc2H 、 ilc3H 和 ilc4H 。所以 i1 minH  可以被定

义为它们中的最小值，表示为 

 i1 min ilc1 ilc2 ilc3 ilc4min{ , , , }H H H H H       (25) 

因此，可以分为以下 5 种情况来分析系统的稳

定性。 
情况 1: r s(0, / 3)f f 且 i1 i1 min0 H H ＜ ＜ 。 

情况 2: r s(0, / 3)f f 且 i1 i1 min 0H H ＞ ＞ 。 

情况 3: r s(0, / 3)f f 且 i1 i1 cri 0H H ＞ ＞ 。 

情况 4: r s s( / 3 / 2)f f f ， 且 i1 i1 min0 H H ＜ ＜ 。 

情况 5: r s s( / 3 / 2)f f f ， 且 i1 i1 cri 0H H ＞ ＞ 。 

当 R ( ) 1G z  时， D ( )T z 5 种情况下的 Bode 图如

图 9 所示。 
由图 9 可得，情况 1 中相频曲线只在 c1f 处负穿

越了一次 180 线，而情况 3 和情况 5 只在 c2f 处负

穿越了一次 180 线并且在奈奎斯特频率处与 180 
线相切。情况2和情况4在 c2f 处进行了一次负穿越， 
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图 9 补偿后 Bode 图分析 

Fig. 9 Bode plot analysis after compensation 

而且在 c3f 和 c4f 处分别进行了一次正穿越。其中

i1 criH  是当情况 3与情况 5中相频曲线与 180 线相

切时 i1H 的临界值， i1 criH  可以通过 Matlab 得到。

根据上述分析和 Nyquist 稳定判据可以得到 5 种情

况下的稳定性要求，总结如下。 
(1) 情况 1：相频曲线只在 c1f 处负穿越了一次
o180 线，而且此时系统无不稳定开环极点，所以

D ( )T z 在 c1f 处的增益要小于零才能令系统稳定，也

就是 

 c1 sj2π
D (e ) 1f TT ＜            (26) 

(2) 情况 3 和情况 5：相频曲线只在 c2f 处负穿

越了一次 o180 线且没有正穿越，但是此时系统有

一对不稳定开环极点，所以此时系统不稳定。 
(3) 情况 2 和情况 4：相频曲线在 c2f 处进行了

一次负穿越，但是在 c3f 和 c4f 处分别进行了一次正

穿越。此时系统有一对不稳定开环极点，为了保证

系统稳定， D ( )T z 在 c2f 处的增益要小于零而且在 c3f

和 c4f 处的增益要大于零，即 

 

c 2 s

c3 s

c 4 s

j2π
D

j2π
D

j2π
D

(e ) 1

(e ) 1

(e ) 1

f T

f T

f T

T

T

T







＜

＞

＞

           (27) 

从上述分析可以得到，情况 1 的稳定性要求最

简单。而所提出的相位补偿策略将正阻尼范围扩大

到 s / 3f ，使得系统在 r s(0, / 3)f f 时对电网阻抗变

化具有高鲁棒性。 

3.2 闭环参数设计 

为了保证逆变器能够随着 gL 的变化而稳定地

运行，需要合理地设计电容电流反馈系数和电流控

制器参数。 

因为滤波电容C 对高于穿越频率 cf 频段的开

环增益影响很小，所以 cf 处的开环增益可以近似为 

 i2 PWM R
D c

1 2

( )
( j2π )

( )

H K G s
T f

s L L



          (28) 

由于 cf 远大于 0f ，因此可得 R c P( j2π )G f K 。

将 R c P( j2π )G f K 与 D c( j2π ) 1T f  代入式(28)，可得 

c 1 2
P

i2 PWM

2π ( )f L L
K

H K


                (29) 

0f
T 是基频 0f 的环路增益，它与稳态误差有关，

其表达式为 

0

i2 PWM P r

0 1 2

( )
20lg

2π ( )f

H K K K
T

f L L





        (30) 

将式(29)代入式(30)，PR 电流控制器的谐振

系数 rK 受
0f

T 约束的表达式可以表示[36]为 

0

0

1 220
r _ 0 c

i2 PWM

2π( )
( 10 )

f

f

T

T

L L
K f f

H K


         (31) 

由于 cf 比 0f 和 if 高得多，将 cjs f 代入式(2)

可以得到 R c P r i c( j ) 2 / jG f K K f    ，然后将其

和 cjs f 代入式(4)中并简化，可得改进后系统相

位裕度
1PMM 表达式为 

1

2 2 2 2
c i1 PWM 1 r c

PM
c i1 PWM

r i
c s

c P

2π ( )( )
arctan

    3 arctan
π

f H K BD L f f A B
M

f H K AD
K

f T
f K



  
 

 
 

 (32) 
根据式(32)，PR电流控制器的谐振增益 rK 受

1PMM 约束的表达式可以表示为 

1

2
c 1 2

r _ PM
PWM i2 i c s PM

π ( )( )

[ tan(3π ) ]

f L L E F
K

K H f E f T M AD

 


 
 (33) 

1

2 2 2 2
1 r c

c i1 PWM

c s PM

2 ( )( )

tan(3 )

L f f A B
E BD

f H K

F AD f T M

   
 


   

     (34) 

将式(29)和式(31)代入式(4)，可以得到阻尼系数

i1H 受
1PMM 约束的表达式为 

2 2 2 2
r c

i1_ PM
c PWM

2π( )( )

( )

f f A B G
H

f K M N

 



      (35) 

0

1

0

1

1

2 20
c i 0 c c s PM

20
i 0 c c s

PM
2

c c s PM

2π (10 ) tan(3π )

2π (10 ) [ tan(3π
) ]

π [ tan(3π ) ]

f

f

T

T

G f f f f f T M

M f f f BD f T
M AD

N f AD f T M BD


    


    
 


  

 (36) 
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根据上面的分析，在 c1f 和 c3f 处应该有足够的

幅值裕度，可得[37] 
c1(3) s

c1(3) s

1( 2)

j2π

D

j2π

GM D

(e ) 180

20lg (e )

f T

f T

T

M T

   
  

        (37) 

c1(3)

1( 2)

2 2 2 2
1 r c1(3)

i1_
c1(3) PWM

1
i1GM

PWM c1(3)

π ( )( )

( )

2π

f

L f f A B
H

f K D QA B

L K
H

K f D

  




 

     (38) 

r i
c1(3) s

c1(3) P

r i
c1(3) s

c1(3) P

tan(3π )
π

1 tan(3π )
π

K
f T

f K
Q

K
f T

f K










        (39) 

GM1(2)

2 2
c1(3) r

2

2 2 2 2 2 2c 20
r c1(3) r

c1(3)

( )

10 ( ) ( )
M

K f f B

f
f A B f f A

f

  

 
    
 
 

  (40) 

根据上述分析，图 10 给出了闭环参数设计流

程。首先指定所需参数为
0

73 dBfT ＞ ，
1PM 45M ＞ ，

1GM 3 dBM ＞ 和
2GM 3 dBM ＜- 。LCL 滤波器共振频

率 rf 设置为 4.6 kHz， cf 设定为 0.04 s 。根据式(29)

和式(31)，可以计算 PK 和
0

r _ fTK 分别为 0.58 和 162。

为减少弱电网对基频增益的影响， rK 取为 170。 

 
图 10 闭环参数设计流程 

Fig. 10 Close-loop parameters design procedure 

根据式(35)—式(40)，在
1PMM 、

1GMM 和
2GMM 的

约束下， i1H 随 gL 从 0 到 1.93 mH 变化的曲线如图

11 所示，可以看出 i1H 的可选范围在 0.188~0.254，

因此选择 i1H =0.22。将 i1H 代入式(33)，可以计算出

r _ PMK ，并且满足 r r _ PMK K＜ 。 

 
图 11 Lg变化时 Hi1受

1PMM ,
1GMM 和

2GMM 约束的曲线图 

Fig. 11 Plot of Hi1 constrained by
1PMM , 

1GMM and 

2GMM as Lg varies 

图 12 给出了补偿前后随着电网阻抗从 0 到

1.93 mH(对应的短路比为 10[38])的系统闭环极点分

布图。如图 12(a)所示，当电网阻抗从 0.32 mH 变化

到 1.15 mH 时，谐振频率落入 s / 6f 邻域。此时闭环

极点位于单位圆之外，系统不稳定。而采用所提出

的延迟补偿后，闭环极点全部被约束到单位圆内，

如图 12(b)所示。因此，这验证了参数设计的可行性

和所提出的延迟补偿方法的有效性。 
图 13 给出了 g =0.32 mHL 时补偿前后开环增益

Bode 图对比。补偿前，实际谐振频率落入 s / 6f 邻

域，幅值裕度分别为
1GM 6.85 dBM  和 2GM =M

 
0.02 dB- 。此时由于幅值裕度不足，系统不稳定。

然后，由于正等效阻尼范围的扩展，消除了不稳定

开环极点。因此，补偿后的开环增益 Bode 图只有 
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图 12 补偿前后随着电网阻抗变化的闭环极点分布图 

Fig. 12 Closed-loop pole distribution with grid impedance 

variation before and after compensation 

 

图 13 Lg = 0.32 mH 时补偿前后开环增益 Bode 图对比 

Fig. 13 Bode diagrams of the open loop gain against 

Lg = 0.32 mH before and after compensation 

一个 o180 穿越点，对应的幅值裕度为 1GM   

5.9 dB且补偿后系统拥有良好的相位裕度。因此，

控制系统在补偿后拥有良好的控制性能。 

4   实验验证 

为了更好地验证上述参数设计程序和所提出

的延时补偿方法的有效性，基于实时数字控制器 
RTU-BOX204 控制平台搭建了一台 2 kW 单相并网

逆变器实验样机，如图 14 所示。表 3 给出了 2 kW
单相 LCL 型并网逆变器的主要参数。 

数字处理器采用 TI 公司 TMS320C28346 芯片。

电流和电压霍尔传感器分别采用 ACS712 和 LV25P

进行采样，逆变器开关管选用 IGBT模块 2MBI75VA

且采用大功率 IGBT 驱动模块 TX-DA962 进行驱

动。电网阻抗通过外部串联电感进行模拟。 

 
图 14 实验平台原理图 

Fig. 14 Experimental platform schematic  

表 3 并网逆变器参数 

Table 3 Grid-connected inverter parameters 

 参数  数值 

输入电压 dc/VU  180 

电网电压 g /VU  110 

输出功率 o/kWP  2 

逆变器侧电感 1/ HL   800 

滤波电容 / FC   5 

电网侧电感 2/ HL   300 

谐振频率 r /kHzf  4.6 

采样频率 s /kHzf  20 

开关频率 sw /kHzf  10 

并网电流采样系数 i2H  0.15 

阻尼系数 i1H  0.22 

比例系数 PK  0.58 

谐振系数 rK  170 

图 15 给出了不同电网阻抗下补偿前后并网逆

变器的满载实验结果。 
当 g 0 mHL  时，图 12 中补偿前后的闭环极点

都位于单位圆内，此时补偿前后并网电流保持稳定且

补偿后并网电流 THD 值为 1.72%。 
当 g 0.32 mHL  或 1.15 mH 时，补偿前的闭环

极点已经位于单位圆之外，此时系统不稳定，而补

偿后系统闭环极点被很好地约束到了单位圆内。由 
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图 15 补偿前后并网逆变器满载实验结果 

Fig. 15 Experimental results of grid-connected inverter at 

full load before and after compensation 

图 15(b)和图 15(c)可得，补偿前系统不稳定，并网

电流发生严重振荡。补偿后，并网电流重新恢复稳

定且并网电流 THD 值分别为 1.85%和 1.97%。 

由图 12 可得，当 g 1.93 mH(0.1 p.u.)L  时补偿

前后系统闭环极点都位于单位圆内。图 15(d)中的系

统并网电流在补偿前后都能保持稳定且补偿后并网

电流 THD 值为 2.26%， g 1.93 mHL  时补偿后并网

电流频谱分析如图 16 所示。上述分析与理论相对

应，证明了所提出的改进方法既可以保证并网逆变

器在电网阻抗宽范围变化下保持稳定而且并网电流

符合并网标准要求。 

 

图 16 Lg = 1.93 mH 时补偿后并网电流频谱分析 

Fig. 16 Spectral analysis of grid-connected current after 

compensation at Lg = 1.93 mH 

图 17 给出了不同电网阻抗下补偿后并网逆变

器半载-满载-半载的动态实验结果。 
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图 17 补偿后并网逆变器半载-满载-半载动态实验结果 

Fig. 17 Experimental results of half-load-full-load-half-load 

dynamics of grid-connected inverter after compensation 

由图 17 可得，在不同电网阻抗下，并网电流仍

然保持稳定并且拥有良好的动态性能，这体现了所

提改进方法和参数设计流程的有效性。 

5   结论 

由于数字控制延时的影响，电容电流反馈有源

阻尼 LCL 型并网逆变器在电网阻抗变化较大的情

况下很容易出现不稳定现象。为了解决这个问题，

本文提出了一种改进的延迟补偿方法，即在电容电

流反馈通路中插入一个双二阶滤波器并且进行了详

细设计和离散化。补偿后正阻尼区域扩展到了

s / 3f ，从而增强了并网逆变器对电网阻抗变化的鲁

棒性。然后进行了详细的闭环参数设计以及补偿后

稳定性分析，使系统获得良好的控制性能。最后，

搭建了一个 2 kW 的样机，实验结果验证了所提方

法和理论分析的有效性。 
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