
物理学报 Acta Phys. Sin. Vol. 62, No. 5 (2013) 050503

数字控制单相全桥电压型逆变电路

的改进离散迭代模型*
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针对数字控制单相全桥电压型逆变电路的非线性动力学特性分析,本文建立了一种改进离散迭代模型. 改进离

散迭代模型结合了平均模型和传统离散迭代模型的优点,能够精确分析数字控制延时以及采样保持过程对系统非

线性动力学特性的影响,可以在保证精确度的前提下显著降低离散迭代建模过程的复杂程度.本文以 LC滤波器电

容电压外环、电感电流内环反馈加给定电压前馈的数字控制系统为例,建立了数字控制单相全桥电压型逆变电路

的改进离散迭代模型,采用新模型分析了系统的非线性动力学特性,并准确预测了系统的稳定范围以及失稳现象.

最后,利用 SIMULINK仿真模型和物理实验验证了改进离散迭代模型的正确性和有效性.
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1 引 言

单相全桥电压型逆变电路在不间断电源

(UPS)、分布式发电系统 (DG)以及微型电网 (MG)

中都有着广泛的应用. 近年来, 随着数字信号处理

器 (DSP) 性价比的不断提高以及各种新型高效数

字脉冲宽度调制 (PWM) 技术的应用, 工业界对数

字控制器的研究产生了极大兴趣 [1,2]. 在数字控制

单相全桥电压型逆变电路系统中,除了逆变器自身

开关过程的非线性,数字控制延时和采样保持过程

都会给系统带来更加复杂的非线性特性. 对数字控

制单相全桥电压型逆变电路的建模和其复杂非线

性行为的研究已经成为学术界的热点,具有重要的

理论意义和工程应用价值.

目前,对单相全桥逆变电路进行的研究已经取

得了一些成果 [3−12]. 文献 [3—5]建立了一阶单相

全桥电路在 DC-DC 状态工作时的离散映射模型,

并对系统稳定性进行了分析.文献 [6]研究了二阶

单相全桥逆变电路在单闭环比例积分 (PI)模拟控

制器控制下的快尺度和慢尺度稳定性. 文献 [7]提

出了慢变稳定性定理,并且分析了快变稳定性和慢

变稳定性之间的关系.文献 [8, 9]采用线性分析方

法研究了数字控制延时对桥式逆变电路工作特性

的影响.

数字控制器的采样、计算延迟会导致最大占

空比受限, 为了解决这个问题, 数字控制系统一般

采用一拍延迟控制. 线性模型简单易用, 但是在处

理数字控制延时和采样保持过程时精确度很低. 离

散迭代模型精确度高,但是建模过于复杂 [10]. 特别

地,文献 [11]对两种模型进行了详细对比. 在数字

控制系统考虑控制延时的情况下,线性模型的精确

度与离散迭代模型有着较大差距,无法精确研究系

统的非线性动力学特性. 文献 [12]在考虑数字控制

延时的情况下,建立了数字控制单相全桥电压型逆

变电路的离散迭代模型,并详细分析了系统中的复

杂非线性行为.从文献 [11, 12]可以看出,离散迭代

模型可以精确预测单相全桥逆变电路系统的非线
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性特性, 但是当拓扑序列比较复杂时, 多次分段积
分和矩阵指数运算会显著增加建模的工作量,不便
于在工程实际中应用.
为了在保证精确度的前提下降低离散迭代模

型的复杂程度,本文提出了一种改进离散迭代模型.
改进离散迭代模型结合了平均模型和传统离散迭

代模型的优势. 改进离散迭代模型通过在每个开关
周期内使用状态空间平均,将传统离散迭代模型中
的多次分段积分简化为一次积分,并且只需要进行
一次矩阵指数运算.改进离散迭代模型能够方便的
分析数字控制延时和采样保持过程对系统非线性

运动特性的影响,可以在保证精确度的前提下简化
离散迭代建模过程.
本文第二部分首先介绍数字控制单相全桥电

压型逆变电路的结构以及工作原理;第三部分建立
了系统的改进离散迭代模型,并采用改进离散迭代
模型对系统的非线性动力学特性进行了分析;第四
部分利用 SIMULINK仿真模型和物理实验对理论
分析进行验证;第五部分是全文结论.

2 数字控制单相全桥电压型逆变电路
的工作原理

数字控制单相全桥电压型逆变电路结构如图 1
所示, 系统分为主电路和数字控制系统两部分. 其
中,主电路包括直流电源E、H桥逆变器、LC滤波
器以及阻性负载R; 数字控制系统包含负载电压外
环、电感电流内环反馈以及给定电压前馈控制.控
制系统的目的是控制负载电压 vC 跟踪参考电压

vref, 从而保证逆变器给负载的供电质量满足设计

要求.

数字控制系统在每个开关周期起始时刻对负

载电压 vC 和电感电流 iL 进行采样. 负载电压给定

信号 vref 和负载电压采样信号 vC 通过外环控制器

得到电流给定信号 iref. 电流给定信号 iref 和电感电

流采样信号 iL 经过内环控制器运算后,加上前馈信

号得到控制信号 v∗con,再经过归一化和限幅环节后

得到控制信号 vcon. 由于电路采用的是数字控制系

统,控制信号 vcon在每一个开关周期 Ts内总是保持

不变.数字控制器最大的特点就是存在采样保持过

程和数字控制延时,第 n开关周期计算得到的占空

比在第 n+ 1开关周期才能产生控制作用. 当数字

PWM 发生器采用对称型 PWM 调制策略时, 其工

作原理如图 2所示.

从图 2中的调制原理可以看出,逆变器在第 n

开关周期的占空比 dn是数字控制器在第 n−1开关

周期根据参考信号和采样信号计算得到的. 在第 n

开关周期, PWM信号中央高电平持续时间为 dnTs,

两侧对称的两个低电平持续时间为 (1−dn)Ts/2.

PWM信号高电平对应系统工作状态 1,代表开关管

S1与 S4开通, S2与 S3关断; PWM信号低电平对应

系统工作状态 2,代表开关管 S1与 S4关断, S2与 S3

开通.

当外环控制器和内环控制器都选用比例控制

器时,控制系统的框图如图 3所示. 其中, kv 为外环

控制器比例系数, kc 为内环控制器比例系数, kpre 为

前馈系数, ksat 为归一化系数.

图 1 数字控制单相全桥电压型逆变电路结构图
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选取电感电流 iL 和输出电压 vC 为电路状态变

量,根据系统不同工作状态下的开关状态,按照图 1
中的参考方向,可以写出主电路的状态方程.

1)工作状态 1: S1 与 S4 开通, S2 与 S3 关断

diL
dt

=−vC

L
+

E
L
,

dvC

dt
=

iL
C
− vC

RC
.

(1)

2)工作状态 2: S1 与 S4 关断, S2 与 S3 开通

diL
dt

=−vC

L
− E

L
,

dvC

dt
=

iL
C
− vC

RC
.

(2)

控制系统参数的变化会对整个系统的稳定性

产生很明显的影响,输出电压波形有可能出现明显
的振荡现象 [12]. 这种振荡现象会导致系统输出电
压总谐波畸变率 (THD)的升高,降低负载的供电质
量,甚至会危害负载的运行安全.

图 2 对称型数字 PWM调制原理

图 3 控制系统框图

3 基于改进离散迭代模型的非线性动
力学特性分析

3.1 改进离散迭代模型

对系统进行建模时,可以先把系统分为数字控
制系统和主电路两部分, 然后分别进行建模. 根据
图 3 中的控制系统框图, 考虑到数字控制延时, 可
以得到数字控制器输出占空比的表达式,即系统控
制部分的数学模型为

dn+1 =
[
kprevref(n)+ kC

(
kv
(
vref(n)− vC(n)

)

−iL(n)
)] ksat

2
+0.5. (3)

从 (3)式可以看出,改进离散迭代模型可以精
确描述数字控制延时.
以 x= [iL vC]

T 为系统的状态变量列向量,把
系统的状态方程 (1), (2)式改写为向量形式,如下式
所示:

dx
dt

=A1x+B1E (工作状态 1),

dx
dt

=A2x+B2E (工作状态 2),
(4)

其中

A1 =A2 =A=

 0 −1
L

1
C

− 1
RC

 ,

B1 =


1
L

0

 ,

B2 =

−1
L

0

 .

传统离散迭代模型需要对 (4)式进行分段积分
运算, 还会引入多次矩阵指数运算, 导致建模过程
过于复杂 [12]. 由于系统开关频率很高,改进离散迭
代模型可以在每个开关周期中进行状态空间平均

运算 [13], 得到系统在整个第 n 开关周期的一个平

均状态方程. 改进离散迭代模型与传统离散迭代模
型的原理如图 4所示. 从图 4中可以看出,改进离
散迭代模型将平均模型和传统离散迭代模型的优

势结合在一起, 不仅简化了离散迭代建模过程, 还
保留了传统离散迭代模型可以精确分析数字控制

延时的优势.
将 (4)式在第 n开关周期中进行状态空间平均

运算,得到系统在第 n开关周期的状态空间平均模

型为

dx
dt

=Anx+BnE, (nTs 6 t < (n+1)Ts), (5)

其中

An = [A1dn +A2(1−dn)]

=A=

 0 −1
L

1
C

− 1
RC

 ,

Bn = [B1dn +B2(1−dn)]
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=

 2dn −1
L
0

 .

只需要将 (5)式在整个开关周期上进行一次积
分,就能得到系统主电路部分的离散迭代模型:

xn+1 = eATsxn +
∫ (n+1)Ts

nTs

eA[(n+1)Ts−τ]BnEdτ. (6)

对 (6)式进行积分变换.令 ξ = (n+1)Ts −τ ,可
以得到

xn+1 = eATsxn +
∫ 0

Ts

eAξBE(−dξ )

= eATsxn +
∫ Ts

0
eAξBEdξ

= eATsxn +
(

eATs −I
)
A−1BnE, (7)

其中, I 为二阶单位矩阵.
把 (7)式中的主电路模型和 (3)式中的控制器

模型合并起来,就能得到整个系统的改进离散迭代
模型为

xn+1 = eATsxn +(eATs −I)A−1BnE,

dn+1 =
[
kprevref(n)+ kC

(
kv
(
vref(n)− vC(n)

)
−iL(n)

)] ksat

2
+0.5.

(8)

从上述推导过程可以看出,改进离散迭代模型

将传统离散迭代模型中的多次分段积分简化为一

次积分, 并且只需要进行一次矩阵指数运算. 改进

建模方法与精确建模方法相比,保留了所有频闪采

样点的状态变量信息,只是忽略了开关状态变化时

刻的状态变量信息. 可以证明, 改进型离散迭代模

型不仅可以分析 Hopf分岔, 也可以分析快尺度失

稳现象. 上述建模过程中使用了状态空间平均, 所

以当开关频率很低时, 改进型模型的精度会变差.

但是,由于实际电力电子系统一般都工作在较高的

开关频率,改进型模型具有很高的精度.

由于 (8) 式中的矩阵指数 eATs 项与状态变量

无关, 可以作为常数提前计算. 为了得到状态变量

互相独立的离散迭代模型,需要将矩阵指数部分进

行展开.

设 λ1, λ2 为矩阵 ATs 的特征值, κ为矩阵 ATs

的特征向量矩阵,并表示为如下形式:

κ=

 κ11 κ12

κ21 κ22

 ; ρ= κ−1 =

 ρ11 ρ12

ρ21 ρ22

 .

可以将矩阵指数展开为如下形式 [14]:

eATs = κ

 eλ1 0

0 eλ2

ρ

=

 κ11 κ12

κ21 κ22

 eλ1 0

0 eλ2

 ρ11 ρ12

ρ21 ρ22


=

 κ11ρ11eλ1 +κ12ρ21eλ2 κ11ρ12eλ1 +κ12ρ22eλ2

κ21ρ11eλ1 +κ22ρ21eλ2 κ21ρ12eλ1 +κ22ρ22eλ2

 . (9)

定义函数

ε (x,y,z) = κyxρxz, (10)

其中, x, y, z的取值范围为 1或 2.
定义函数

σ (d,a,b) =
[
edλ1 , edλ2

]

× [ε (1,a,b) ,ε (2,a,b)]T , (11)

其中, a, b 的取值范围为 1 或 2, d 的取值范围为

0 < d 6 1.

采用 (10)和 (11)式定义的函数,可以将 (9)式

表示为

eATs =

 κ11ρ11eλ1 +κ12ρ21eλ2 κ11ρ12eλ1 +κ12ρ22eλ2

κ21ρ11eλ1 +κ22ρ21eλ2 κ21ρ12eλ1 +κ22ρ22eλ2


=

 eλ1ε (1,1,1)+ eλ2ε (2,1,1) eλ1ε (1,1,2)+ eλ2ε (2,1,2)

eλ1ε (1,2,1)+ eλ2ε (2,2,1) eλ1ε (1,2,2)+ eλ2ε (2,2,2)
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=

 [
eλ1 ,eλ2

]
[ε (1,1,1) ,ε (2,1,1)]T

[
eλ1 ,eλ2

]
[ε (1,1,2) ,ε (2,1,2)]T[

eλ1 ,eλ2
]
[ε (1,2,1) ,ε (2,2,1)]T

[
eλ1 ,eλ2

]
[ε (1,2,2) ,ε (2,2,2)]T


=

 σ (1,1,1) σ (1,1,2)

σ (1,2,1) σ (1,2,2)

 . (12)

将 (12)式代入 (8)式,可以得到系统状态变量互相独立的离散迭代方程为

iL(n+1) = iL(n)σ(1,1,1)+ vC(n)σ(1,1,2)−E [2dn −1]
[

σ(1,1,2)+
σ(1,1,1)−1

R

]
,

vC(n+1) = iL(n)σ(1,2,1)+ vC(n)σ(1,2,2)−E [2dn −1]
[

σ(1,2,2)−1+
σ(1,2,1)

R

]
,

d(n+1) =
[
kprevref(n)+ kC

(
kv
(
vref(n)− vC(n)

)
− iL(n)

)] ksat

2
+0.5.

(13)

根据 (13)式中状态变量互相独立的离散迭代方程,可以很方便的求得系统的 Jacobian矩阵为

J =


σ(1,1,1) σ(1,1,2) −2E

(
σ(1,1,2)+

σ(1,1,1)−1
R

)
σ(1,2,1) σ(1,2,2) −2E

(
σ(1,2,2)−1+

σ(1,2,1)
R

)
−ksatkC

2
−ksatkCkV

2
0

 . (14)

图 4 离散迭代模型原理

从 (14)式可以看出,在数字控制单相全桥电压

型逆变电路的非线性动力学特性分析中,通过改进

离散迭代模型求出的 Jacobian 矩阵与系统的平衡

点无关,这是因为状态空间平均过程略去了不同平

衡点稳定性之间的微小差异.采用传统离散迭代模

型分析与本文研究对象类似的文献 [12]表明,不同

平衡点稳定性之间的差异非常微小,在忽略这个微

小差异的情况下,可以对该系统的非线性运动特性

进行精确地预测.

3.2 系统非线性动力学特性分析

通过判断 (14) 式中 Jacobian 矩阵的特征值是

否在单位圆内,可以判断系统的稳定性. 使用上述
改进离散迭代模型得到的系统稳定范围与控制参

数 kv, kc 以及负载 R的关系如图 5所示. 系统参数
见表 1.

表 1 系统参数

直流电压 E/V 200 电感 L/mH 0.8

负载 R/Ω 60 电容 C/µF 20

参考电压 vref/sin(ωt) V 100 角频率 ω/(π·rad/s) 100

开关频率 fs/kHz 15 前馈系数 kpre 0.96

图 5(a) 为系统稳定范围与 kv, kc, R 的三维关
系.从图中可以看出,随着负载阻值 R的减小,系统
的稳定范围会扩大. 图 5(b) 为 R = 60 Ω 在图 5(a)
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中的截面图, 反映了 R = 60 Ω 时系统的稳定范围
和 kv, kc 的关系. 图 5(c) 为 R = 60 Ω 时稳定范围

的局部放大图. 从图 5(c)中可以看出,当 kv = 0.49,
kc = 0.43时,系统不稳定.

图 5 系统稳定范围与参数的关系 (a) kv, kc, R的稳定范围; (b) R = 60 Ω的稳定范围; (c) R = 60 Ω的稳定范围放大图

图 6 R = 60 Ω, kv = 0.49时 Jacobian矩阵的特征值轨迹 (a)特征值轨迹; (b)特征值轨迹局部放大图
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对于 kv = 0.49 求解方程, 可以得到系统 Jaco-
bian 矩阵的特征值在 kc 变化时的轨迹, 如图 6 所
示. 其中,图 6(a)为 kv = 0.49时 Jacobian矩阵的特
征值轨迹;图 6(b)为特征值轨迹上半部分的局部放
大图. 从图 6(b)中可以看出,当 kc = 0.43时, 有一
对共轭复数特征值穿出单位圆,可以判断系统将发
生 Hopf分岔 [15−18].
系统发生 Hopf分岔后会产生震荡 [19,20],假设

系统发生 Hopf振荡时 Jacobian矩阵的特征值可以
表示为 λ = a±bi,则 Hopf振荡频率 fosc 可以通过

特征值进行预测:

fosc = fs ×
(

arctan
∣∣∣∣b
a

∣∣∣∣)× 1
2π

. (15)

由于系统 Jacobian 矩阵的特征值与系统参数
有关, 当系统失稳发生 Hopf 振荡时, 不同的系统
参数会对应不同的振荡频率. 当 R = 60 Ω 时, 已
知系统的一组分岔参数为 kv = 0.49, kc = 0.43,
对应的 Jacobian 矩阵的一组共轭特征值为 λ =

0.8386± 0.5450i. 根据 (15) 式, 可以计算出系统失
稳发生 Hopf振荡的频率 fosc 为 1375.81 Hz.

4 SIMULINK仿真和物理实验验证

4.1 SIMULINK仿真模型验证

使用Matlab搭建系统的 SIMULINK仿真模型

如图 7所示. 根据系统的工作原理, 数字控制延时

为一个开关周期 Ts. 为了尽可能精确的模拟数字控

制系统的采样保持过程,将 SIMULINK模型中所有

比较模块 (Sum) 的采样时间设置为逆变器的开关

周期 Ts. 设置离散延时模块 (Delay)将信号波滞后

一个开关周期 Ts 后再计算占空比,从而模拟数字控

制系统中的占空比载入延时. SIMULINK仿真系统

在每一个开关周期进行一次采样计算,并将计算结

果保持不变到下一个采样周期.

选取 kv = 0.49,当 kc分别取 0.41和 0.43时,通

过 SIMULINK仿真模型得到的负载电压 vC时域波

形以及 vC-iL 相图分别如图 8和图 9所示. 从 FFT

分析结果可以看出, 当 kc = 0.43 时系统失稳发生

Hopf振荡的频率约为 1375 Hz,与理论计算结果吻

合,如图 10所示.

图 7 系统 SIMULINK仿真模型

图 8 kc = 0.41时的 SIMULINK仿真结果 (a) vC 时域波形; (b) vC-iL 相图
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图 9 kc = 0.43时的 SIMULINK仿真结果 (a) vC 时域波形; (b) vC-iL 相图

图 10 kc = 0.43时的 vC 时域波形 FFT分析结果

4.2 物理实验验证

按表 1 中的系统参数和图 1 中的系统结构
图搭建物理实验平台对理论分析结果进行验证.
物理实验平台各部分照片及说明如图 11 所示.

选用 TMS320F2812 DSP 实现数字控制器. 使用

Tektronix 示波器捕获 vC 时域波形, 并使用 HIOKI

3197功率分析仪对 vC 的谐波含量进行分析.选取

kv = 0.49,观察不同 kc参数下系统运行状态的变化.

通过实验发现, 当 kc 在 0.45附近时系统会失稳发

生 Hopf振荡. 图 12是 kc = 0.4和 kc = 0.5时输出

电压时域波形及其 FFT分析结果.

图 11 物理实验平台照片及说明

图 12 实验 vC 时域波形和 FFT分析结果 (a) kc = 0.4; (b) kc = 0.5
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从图 12中的实验波形可以看出,实验结果与理
论分析以及 SIMULINK仿真结果吻合.当 kc = 0.4
时,系统稳定工作;当 kc = 0.5时,输出电压波形出
现了明显的 Hopf 振荡现象. 使用功率分析仪测得
的振荡频率约为 1400 Hz, 与理论计算结果基本一
致.由于建模过程没有考虑电感和电容寄生参数以
及逆变器开关管死区的影响,实验结果与理论计算
结果产生了微小的偏差.

5 结 论

本文针对数字控制单相全桥电压型逆变电路

建立了系统的改进离散迭代模型,并对系统运动特

性进行了分析.改进离散迭代模型结合了平均模型

和传统离散迭代模型的优点,既保留了传统离散迭

代模型能精确分析数字延时和采样保持的优势,又

简化了传统离散迭代建模过程. 采用改进离散迭代

模型,揭示了单相全桥数字控制电压型逆变电路在

控制参数变化时有可能会失稳发生 Hopf振荡现象,

并且准确地预测了系统的稳定范围以及失稳振荡

频率. SIMULINK仿真和物理实验结果证明了改进

离散迭代模型的正确性和优越性. 改进离散迭代模

型简单实用且精确度高,具有较大的工程应用价值.
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Abstract
An improved discrete-time model for a digital controlled single-phase full-bridge voltage inverter is proposed in this paper.

Based on state-space averaging in every switching cycle, the improved discrete-time model combines the advantages of the average

model and the traditional discrete-time model, which can accurately analyze the digital control delay and sample-and-hold process
inherently in digital controlled system. Consequently, under the accuracy premise, the improved discrete-time model can effectively
simplify the traditional discrete-time modeling. As an example, an LC filter capacitor-voltage and inductor-current feed-back plus

voltage-reference feed-forward control algorithm is analyzed based on the improved discrete-time model. The stability boundary and
oscillation frequency are accurately predicted. Finally, theoretical results are verified by simulations and experiments.
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