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一种新型模块化三相光伏逆变器及其 

分布式控制策略 
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摘要：级联 H 桥被认为是最适合光伏发电场景的拓扑之一。针对传统三相级联 H 桥光伏逆变器电容体积大、

寿命短、相间功率失配及控制通信系统复杂的问题，基于磁通抵消原理提出 1 种新型模块化三相光伏逆变器及

其分布式控制策略。首先，介绍了模块化拓扑的基本结构；然后，对磁通抵消功率解耦的基本原理及二倍频电

压纹波的影响因素进行了详细分析，提出 1 种分布式控制策略以实现二倍频电压纹波的抑制并保证三相输出功

率平衡；最后，通过仿真与实验验证了分析的正确性与控制策略的可行性。 
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Abstract: The cascaded H-bridge is considered as one of the most suitable topologies for photovoltaic ( PV ) power 

generation. Aimed at the problems of the traditional three-phase cascaded H-bridge PV inverter such as a large 

capacitor volume, a short service life, inter-phase power mismatch and a complex control communication system, a 

novel modular three-phase PV inverter and its distributed control strategy are proposed based on the principle of 

magnetic flux cancellation. First, the basic structure of the proposed modular topology is introduced. Then, the basic 

principle of magnetic flux cancellation power decoupling and the influencing factors of double-line frequency voltage 

ripple are analyzed in detail, and a distributed control strategy is proposed to suppress the double-line frequency voltage 

ripple and ensure the balance of three-phase output power. Finally, the correctness of theoretical analysis and the 

feasibility of the proposed control strategy were verified by simulation and experimental results. 
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1光伏发电具有资源丰富、环境友好等特点，是

实现“碳达峰”、“碳中和”目标的重要技术措施。

级联 H 桥 CHB( cascaded H-bridge )拓扑因其模 
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块化、易于扩展、可实现独立的输入端最大功率点

跟踪 MPPT( maximum power point tracking )控制、 

并网电流谐波少等优点，被认为是最适合光伏发电

的拓扑之一[1-3]。 

现阶段，应用于光伏发电系统的 CHB 拓扑主

要存在以下几个问题需要解决。首先是功率失配问

题，由于光照不均、局部阴影、灰尘堆积等原因， 
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导致各子模块传输的功率不一致[4]。具体又可分为

2 种类型：相内功率失配和相间功率失配。对于相

内功率失配，文献[5-6]提出了 1 种优化的单相 CHB

光伏逆变器谐波补偿策略扩展调制比的范围，但在

严重功率失配下仍会出现过调制问题；文献[7-9]

通过有功和无功的独立分配，在严重功率失配的情

况下可保证所有模块均不会过调制，但这会降低系

统的功率因数；文献[10]通过简单地让输出功率较

大的模块退出 MPPT，从而避免输出电压的过调

制，虽然牺牲了部分发电量，但有利于分布式控制

的实施。相间功率失配时，需要一些更为复杂的控

制策略协调整个三相级联系统，保证系统的稳定运

行，文献[11-12]通过向逆变器的输出电压中注入基

频零序分量以使三相之间的功率重新分配。上述大

多数方法均需要主控制器获取各个模块的相关电

压和电流信息，进行计算后再将控制指令传输给各

子控制器，随着子模块数量的增加无疑会给控制和

通信系统带来挑战。 

另外，三相级联 H 桥的各个子模块本质上是

单相逆变结构，通常在逆变器直流侧设置大容量电

解电容[13]缓冲交直流之间的瞬时功率差，减小直流

侧二倍频电压纹波。相关研究表明，相比于陶瓷电

容和薄膜电容，电解电容更容易发生故障[14-15]，这

使得逆变器的寿命与可靠性要小于光伏组件，进而

降低了整个光伏发电系统的寿命与可靠性。 

本文提出 1 种基于多绕组变压器耦合的模块

化三相光伏逆变器以改善上述 2 个问题。首先，对

模块化拓扑的基本结构进行简单介绍；其次，介绍

二倍工频纹波的产生机理，详细分析利用磁通抵消

进行功率解耦的基本原理及其影响因素；然后，提

出 1 种分布式控制策略，用以抑制子模块中的二倍

工频电压纹波并保证三相输出功率平衡；最后，通

过仿真和实验验证分析的正确性和所提控制策略

的有效性。 

1 模块化拓扑的基本结构 

本文所提拓扑的 1 个模块单元如图 1 所示，其

中每个模块由两级结构组成。前级为单输入-三输

出的四有源桥 QAB( quadruple active bridge )变换

器，中间采用四绕组变压器隔离，其辅助电感 Lp

设置在变压器一次侧。后级为三相独立 H 桥逆变器，

其含有 3 个 H 桥，分别经滤波电感连接至三相电网，

或与其他模块连接扩展，组成级联 H 桥架构以获得

更高的输出电压直接接入中压交流电网。 

 

图 1  单个模块单元拓扑 

Fig. 1 Topology of single module unit 

每个子模块中的四绕组变压器是该拓扑的关

键结构，其构造了光伏输入端至三相输出端的功率

通道，使得光伏端发出的能量可以通过一定的控制

方法均匀传输至三相，从而解决相间功率失配的问

题。同时，三相脉动功率可以以磁通的形式在变压

器磁芯中相互抵消，以实现逆变器交直流的功率解

耦，从而抑制二倍工频电压纹波，使电容容量得以

减少。 

2 电压纹波抑制的基本原理与影响

因素 

2.1 二倍工频电压纹波的产生机理分析 
直流侧电容的二倍工频电压纹波为逆变器共

性问题，此处仅以逆变器的 A 相为例进行分析，  

并考虑单位功率因数。逆变器的输出电压 ua 和电

流 ia 分别为 

a

a

2 sin( )

2 sin( )

u U ωt

i I ωt

 



  ( 1 ) 
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式中：U、I 分别为输出电压和电流的有效值； 
ω=2πf，f 为输出交流信号的频率，一般工频为

50 Hz。 

逆变器的输出功率 pa 为 

 a a a a a21 cos(2 ) ωp u i UI ωt P p      ( 2 ) 

可以看出逆变器的输出功率包含 1 个直流分

量 Pa 和 1 个二倍工频分量 pa2ω。通常，光伏阵列

输出的电压和电流均为直流分量，在逆变器直流

侧设置电容以缓冲逆变器输入、输出的瞬时功率

差。对电容充、放电过程进行分析，并结合能量

守恒定律，可以得到电容与电压纹波的关系表达 

式为 

DC C2 Δ

UIC
ωV V

   ( 3 ) 

式中：VDC 为平均电压；ΔVC 为二倍频电压纹波的

幅值。可以看出，电容与二倍频纹波幅值成反比。

为了获得较小的纹波，通常需要大容量的电解   

电容。 

2.2 磁通抵消功率解耦的基本原理 
2.1 节的分析说明逆变器输出功率中的二倍工

频分量是导致电容电压纹波的根本原因，本节将对

磁通抵消功率解耦的基本思想进行详细阐述。逆变

器的三相输出功率可以表示为 

  21 cos(2 )x x xp UI t P p        ( 4 ) 

式中：x=a, b, c；θa=0，θb=-2π/3，θc=2π/3。 

可以看出，输出功率的二倍工频分量呈现三相

对称、负相序的特点，只要将三相脉动功率转移至

变换器中的同一节点，即可实现二倍工频分量的相

互抵消，可以表示为 

in a b c

a2 b2 c2

3

0ω ω ω

P p p p UI
p p p

   
   

 ( 5 ) 

下面对本拓扑前级 QAB 变换器的 3 个二次

侧端口进行详细分析，说明磁通抵消的过程。前

级 QAB 变换器二次侧端口示意如图 2 所示。为

了简化分析，不考虑变压器二次侧的漏感，如  

图 2( a )所示。假设 QAB 的 3 个二次侧的开关管

均同步通断，则 3 个整流网络的调制系数可以表

示为 

0 1
0

1
0

1 1

1,2,

1 0 / 2

1

)

/ 2

(
n

m m t nT n

t T
m

T t T






  




   

 

≤ ＜

≤ ≤

 ( 6 ) 

式中，T1 为前级 QAB 变换器的开关周期。 

 

图 2  前级 QAB 变换器二次侧端口示意 

Fig. 2 Schematic of secondary port of QAB converter 

由于变压器的 3 个二次侧绕组均绕在同一磁

芯上，根据法拉第电磁感应定律，有 

d

d
e N

t


    ( 7 ) 

式中：N 为变压器绕组匝数；Φ=Φa+Φb+Φc 为磁芯

中的总磁通，Φa、Φb、Φc 分别为由二次侧不同端

口的电流在磁芯中产生的磁通。由式( 7 )可知，只

要变压器的二次侧绕组匝数 Na=Nb=Nc=N，由于变压
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器的 3 个二次侧端电压均由同一磁通感应获得，即 

Ta Tb Tcv v v e     ( 8 ) 

经过整流网络后，可以得到直流侧电容电压为 

a b c DC/C C Cv v v e m V     ( 9 ) 

显然，QAB 的二次端口需要分别向三相传输

相应的功率，每个整流网络直流侧流出的电流可以

表示为 

 DC
DC

/ 1 cos(2 )
xx x C x

UIi p v ωt θ
V

     ( 10 ) 

整流网络交流侧的电流可以表示为 

 T DC 1 cos(2 )
2x x x
UIi i m ωt θ

e
     ( 11 ) 

不考虑磁饱和，根据磁通与电流的关系可以写

出，电流在变压器的 3 个二次侧绕组所产生的磁通

量为 

 1 cos(2 )
2x x

μSN UIΦ ωt θ
l e

    ( 12 ) 

式中：μ 为磁芯材料的磁导率；S 为磁芯的横截面

积；l 为平均磁路长度。 

根据基尔霍夫磁路第一定律，可以得到 

a b c 3
2

μSN UIΦ Φ Φ
l e

     ( 13 ) 

式( 13 )说明含有二倍工频分量的磁通在磁芯

中可以互相抵消，仅有磁通高频分量在磁芯中流

动，三相功率互相补偿实现了功率解耦。这样，直

流侧电容就可以不再承担缓冲交直流功率差的功

能，仅需要吸收高频开关纹波，其容值可以大大  

减小。 

2.3 二倍工频纹波电压抑制效果的影响因素 
2.2 节为了说明磁通抵消的基本过程，忽略了

变压器二次侧的漏感。但是在实际工况中，漏感是

必然存在的，这会导致直流侧电容电压上出现二倍

工频纹波，如图 2( b )所示。本节将分析变压器二次

侧漏感对二倍工频纹波电压的影响。 

为简化分析，方波信号通过傅里叶变换展开，

仅考虑基频分量，式( 6 )可以进一步表示为 

 1 1
1

4 1 4
sin (2 1) sin( )

π 2 1 πn

m

n ω t ω t
n







 
  ( 14 ) 

式中，ω1=2π/T1。假设直流侧电容电压包含 1 个直

流分量和二倍工频分量，即 

DC DC CΔ Δ cos(2 )
x xC C xv V v V V ωt θ      ( 15 ) 

变压器二次侧 3 个端口的电压可以表示为 

T DC 1

4
( Δ ) sin( )

πx xx C Cv v m V v ω t    ( 16 ) 

图 3 为变压器的星形等效电路模型，由于仅讨

论变压器二次侧 3 个端口之间的互相影响，变压器

的原边支路和励磁支路在此处忽略。 

 

图 3  变压器二次侧绕组的“Y”形等效电路 

Fig. 3 Y-type equivalent circuit of  

transformer secondary winding 

图 3 中的变量均折算至变压器一次侧，即 

2

T T

T T

/

/

x x

x x

x x

L L N
i i N
v v N

 
  
  

  ( 17 ) 

式中，Lx ( x=a, b, c ) 为变压器二次侧不同绕组的漏

感。通过应用叠加定理，可以获得中心点的电压值

vm 为 

b c
m Ta

b c a b c

a c
Tb

a c b a c

a b
Tc

a b c a b

( )

( )

( )

L Lv v
L L L L L

L L v
L L L L L

L L v
L L L L L

 
 

     
 

 
     

 


     

 

( 18 )

 

假设 a b cL L L L     ，有 

m DC 1

4
sin( )

π
v V ω t   ( 19 ) 

变压器二次侧各绕组的电流可以表示为 
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m T
T 1

1 1

4Δ
cos( )

j π
xCx

x
x

vv vi ω t
ω L ω L

  


 ( 20 ) 

由变压器流向各相的功率可以表示为 

T T T

DC 12
1

8
( Δ )Δ sin(2 )

π x x

x x x

C C

p v i

V v v ω t
ω L

  


 

( 21 )
 

其有效值为 

DC

T 2
1

4 2( Δ )Δ

π
x xC C

x

V v v
P

ω L


  ( 22 ) 

假设电压纹波相对于直流侧电压幅值较小，可

以作以下近似： DC DCxCV v V   。并考虑电压纹波

交流分量的有效值，可以进一步得到 

DC C
T 2

1

4 Δ

πx
V VP
ω L

   ( 23 ) 

进而可以得到直流电压纹波幅值与变压器二

次侧漏感值、QAB 开关频率以及传输功率的关  

系为 

3
1 T

C
DC

π
Δ

2
xf LPV

V
   ( 24 ) 

由式( 24 )可以看出，在这种新型拓扑结构下，

二倍工频电压纹波的幅值与前级 QAB 变换器的开

关频率、变压器二次侧的漏感值以及传输功率的大

小成正比，而与电容的容值无关。 

3 电压纹波抑制控制策略 

在许多应用场景下，变压器的漏感会较大，

从而导致严重的电压纹波。本节提出 1 种抑制电

压纹波的控制策略，其基本思想是采用移相控制

QAB 变换器将各相所需的瞬时功率传输至交流

输出端。 

3.1 QAB 变换器的“Δ”等效电路 
QAB 的等效电路模型如图 4 所示。QAB 各个

端口之间的功率传输存在一定耦合关系，首先构建

QAB 的三角形模型，以解耦 QAB 各个端口的功率

传输，如图 4( b )所示。以端口 p 和端口 a 为例，说

明如何由星形模型得到三角形模型。 

 

图 4  QAB 的等效电路模型 

Fig. 4 Equivalent circuit model of QAB converter 

如图 4( a )，由叠加定理，可以写出端口 p 电压

vTp 在中心点 m 的作用量 vTp1 为 

a b c
Tp1 Tp

a b b c a c p a b c( )

L L Lv v
L L L L L L L L L L

  


          
 ( 25 ) 

参考 DAB 变换器的功率传输表达式，由端口

p 传输至端口 a 的功率可以写为 

pap1 a
p,a pa

1 a

1
2π π

C φV v
P φ

f L

 
  
   

 ( 26 ) 

同时，根据 QAB 的三角形等效电路，由端口

p 传输至端口 a 的功率还可以写为 

pap a
p,a pa

1 pa

1
2π π

C φV v
P φ

f L

 
  
 
 

 ( 27 ) 

式中：Vp1 为 vTp1 的幅值；Vp 为 vTp 的幅值。比较式

( 26 )和式( 27 )，即可得到 QAB 三角形等效电路中端

口 p 和端口 a 之间的等效电感 Lpa 为 

a p a p
pa p p1 a p a

c b

/
L L L L

L V V L L L
L L
 

      
 

 ( 28 ) 

上述分析方法适用于 QAB 变换器的任意 2 个

端口之间，这样就可以得到 QAB 的三角形等效电

路模型。 
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3.2 电压纹波抑制控制策略 
为了简化分析，认为 a b cL L L L     ，则对于

三角形模型，有 

pa pb pc p3L L L L L     ( 29 ) 

ab bc ca p p(3 ) /L L L L L L L     ( 30 ) 

对于多绕组变压器耦合的 QAB，其任意 2 个

端口之间传输的功率可以表示为 

1

1
2π π

mnm n
m,n mn

mn

φv vP φ
f L

 
  

 
 ( 31 ) 

式中：m, n{p, a, b, c}且 m ≠ n；φmn=φm–φn 为 2 个

端口之间的移相角。根据能量守恒定律，对于本文

研究的集成三相逆变器，有 

p,a c,a a,b a a2

p,b a,b b,c b b2

p,c b,c c,a c c2

ω

ω

ω

P P P P p
P P P P p
P P P P p

    
    
    

 ( 32 ) 

如果采用移相控制使直流侧电压保持为恒定

值，即
a b c DCC C Cv v v V   ，式( 32 )可以扩展为 

 pa pa pDC ca ca ab ab
p DC

1 p

pb pb pDC ab ab bc bc
p DC

1 p

1 1 1 cos cos(2 )
2 3 π π π π π π 2

1 1 1
2 3 π π π

( )

( π) π π

φ φ LV φ φ φ φ UIV V β ωt β
f L L L

φ φ LV φ φ φ φV V
f L L L


                               
                    



         

pc pc pDC bc bc ca ca
p DC

1 p

2
cos cos 2 π

2 3

2
1 1 1 cos cos 2 π

2 3 π π π π( 2) π π 3

UI β ωt β

φ φ LV φ φ φ φ UIV V β ωt β
f L L L






           
                                              

 

                ( 33 ) 

显然，式( 33 )是 1 个超越方程组，无法得到其

解析解。设 φp=0，并结合表 1 的参数，可以得到 φa、

φb、φc 的数值解，如图 5 所示。可以发现，3 个二

次侧端口相对于一次侧端口的移相角近似包含 1 个

直流分量和二倍工频分量，且呈现三相对称、负相

序的特点。 

表 1  数值计算参数 

Tab. 1 Numerical calculation parameters 

参数 数值 

子模块总传输功率 P/W 300 

输入端电压 VP/V 40 

直流侧电容电压 VDC/V 40 

QAB 变换器开关频率 f1/kHz 200 

QAB 一次侧辅助电感 Lp/μH 2.5 

QAB 二次侧漏电感 L/μH 1 

逆变器输出频率 f/Hz 50 

四绕组变压器变比 Np:Na:Nb:Nc 1:1:1:1 

 

图 5  式( 33 )在表 1 条件下的数值解 

Fig. 5 Numerical solution of Eq. ( 33 ) under the condition 

listed in Tab. 1 

基于上述分析，本文为级联并网逆变系统提出

1 种分布式控制策略，如图 6 所示。其中，主控制

器采集三相电网电压信息，并提取电压幅值和相角

信息发送给各个子模块。对于每个子模块，首先采

集输入端电压 vpv 和电流 ipv，经过 MPPT 运算得到

输入端电压的参考值 Vpvref，与反馈值作差后经 PI

控制器调节，得到平均移相角信号 φ。分别采集电

容 Ca、Cb、Cc 的电压
a b cC C Cv v v、 、 ，分别与直流侧参

考电压 Vdcref 作差后经 PI 控制器调节，得到 3 个附

加移相角信号 Δφa、Δφb、Δφc。平均移相角信号分

别与附加移相角信号相加，得到移相角信号 φa、φb、

φc，经过移相运算分别生成开关器件控制信号作用

于 QAB 变换器的各 H 桥。为了保证每个子模块的

三相输出功率平衡，求取电压
a b cC C Cv v v、 、 的平均

值，与直流侧参考电压 Vdcref 作差后经 PI 控制器调

节，得到子模块输出有功电流参考值，结合无功电

流参考值并经电流内环 PI 控制调节和 Park 反变

换，得到参考调制波信号，经 SPWM 调制生成开

关器件控制信号作用于三相独立 H 桥。 

可以看出，结合本文提出的拓扑和分布式控制

策略，主控制器只需要向各子控制器发送相关信  
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图 6  系统控制框图 

Fig. 6 Control block diagram of system 

号，而无需将子控制器的相关参数发送给其他子控

制器或主控制器，大大减小了系统通信和控制的复

杂度。 

4 仿真与实验验证 

4.1 仿真验证 
为了验证上述分析和控制策略的有效性，使用

PSIM 搭建了级联逆变并网系统，其参数如表 2 所

示。仿真结果如图 7 和图 8 所示。 

表 2  仿真参数 

Tab. 2 Simulation parameters 

参数 数值 

子模块总传输功率 P/W 300 

输入端电压 VP/V 40 

直流侧电容电压 VDC/V 40 

QAB 变换器开关频率 f1/kHz 200 

QAB 一次侧辅助电感 Lp/μH 2.5 

逆变器输出基波频率 f/Hz 50 

四绕组变压器变比 Np:Na:Nb:Nc 1:1:1:1 

级联模块数量 N 3 

输入端电容 Cp/μF 10 

直流侧电容  a,b,c /μF
xCC x   20 

电网电压幅值 VGrid/V 100 

 

图 7  直流侧电容电压在不同参数下的仿真波形 

Fig. 7 Simulation waveforms of DC-link capacitor voltage 

under different parameters 

图 7( a )给出了变压器二次侧漏感为 1 nH 时的

三相独立 H 桥的直流侧电压，可以看出，此时变

压器二次侧的 3 个端口强耦合，当直流侧电容为 
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图 8  采用所提控制策略前后直流侧电容电压的仿真波形 

Fig. 8 Simulation waveforms of DC-link capacitor voltage 

before and after using the proposed control strategy 

20 μF 时，电压纹波约为 0.6 V。图 7( b )为变压器二

次侧漏感为 100 nH 时的仿真结果，可以看出，随

着漏感的增加，此时直流侧电压纹波增大至约 4 V，

电压纹波呈现二倍工频脉动。 

图 7( b )和( c )比较了 QAB 开关频率对电压纹波

的影响，图 7( c )中，原边励磁电感被设置为 1.25 μH，

QAB 变换器的开关频率提高至 400 kHz。可以看

出，在相同功率传输的情况下，此时电压纹波幅值

增加至约 15 V。 

图 7( b )和( d )比较了直流侧电容对电压纹波的

影响，图 7( d )中，直流侧电容设置为 200 μF。可以

看出，当电容增加 10 倍时，电容电压纹波幅值并

未明显减小，仅高频纹波被滤除。 

上述对图 7 的对比，验证了式( 24 )所得二倍工

频电压纹波影响因素的正确性。 

图 8 展示了纹波抑制控制策略的效果。在 0.03 s

前，QAB 变换器未施加本文所提控制策略，在 0.03 s

后，投入本文所提控制策略。很明显，电压纹波幅

值由约 4 V 抑制到了约 1 V，验证了所提控制策略

的有效性。对于传统拓扑，根据式( 3 )可以计算得

到，将电容电压纹波抑制到 1 V，约需要 4 mF 的

电容，而本文直流侧电容仅需约 20 μF，容值减小

了约 99.5%。 

4.2 实验验证 
为了进一步验证上述分析和所提控制策略的

有效性，搭建了 1 个子模块样机，如图 9 所示。在

该实验样机中，仅使用了小容值的陶瓷电容。 

首先在没有纹波抑制控制的情况下，说明漏感

对电压纹波的影响。直流侧电容的电压波形如   

图 10 所示。可以看出，直流侧电压呈现二倍工频、

负相序的特点，纹波幅值略有差异。经过粗略测量， 

 

图 9  实验平台 

Fig. 9 Experimental platform 

得到绕组 a、b、c 对应的漏感值分别约为 173、88、

187 nH。比较各绕组所对应的直流侧电压 VdcA、

VdcB、VdcC 的纹波大小，可以发现，漏感越大时，

对应的电压纹波幅值越大，这与仿真及理论分析结

论一致。 

 

图 10  直流侧电容电压实验波形( 未施加所提控制策略 ) 

Fig. 10 Experimental waveforms of DC-link capacitor 

voltage ( without the proposed control strategy ) 

图 11 和图 12 展示了在本文所提控制策略下的

实验波形。由图 11 可以看出，电压纹波被抑制到

约 5%，仅存在高频分量。由图 12 可以看出，输出

电流为三相对称的良好正弦波形，说明三相，输出

功率平衡，验证了理论分析的正确性和控制的有 

效性。 

 

图 11  直流侧电容电压实验波形( 施加所提控制策略 ) 

Fig. 11 Experimental waveforms of DC-link capacitor 

voltage ( with the proposed control strategy ) 

为了体现本文所提拓扑的优势，在相同工况下

与传统隔离型三相 CHB 拓扑在体积、损耗、成 



电    源    学    报 
 

108  第 22 卷 

 

 

图 12  三相输出电流实验波形 

Fig. 12 Experimental waveforms of three-phase output current 

本方面进行对比，考虑变换器子模块将相同功率传

输至三相电网的情况，所有数据均根据表 3 中所列

出的条件进行估算，对比结果如图 13 所示。 

表 3  参考元器件及数量 

Tab. 3 Reference components and quantity 

元器件 本文所提拓扑子模块 传统拓扑子模块 

变压器 

一次侧
MOSFET 

BSC070N10NS5ATMA1 
( ×4 ) 

BSZ150N10LS3G  
( ×12 ) 

变压器 

二次侧
MOSFET 

BSZ150N10LS3G  
( ×24 ) 

BSZ150N10LS3G  
( ×24 ) 

H 桥逆变器

直流侧电容 

陶瓷电容 4.7 μF ( ×18 ) 

( 1206 封装 ) 

电解电容 470 μF 
( ×27 ) 

( 直径 16 mm， 

高度 25 mm ) 

变压器 

磁芯 
EE 32/6/20 ( 3F3 材料 ) 

EE 22/6/16 
 ( 3F3 材料 ) ( ×3 ) 

 

图 13  所提拓扑与传统拓扑体积、损耗、成本对比 

Fig. 13 Comparison of volume, loss and cost between the 

proposed topology and traditional topology 

综合图 13 可以看出，本文所提拓扑子模块在

体积、成本方面均比传统拓扑有很大提升，损耗方

面两者差别不大。 

5 结语 

为了解决传统光伏三相级联 H 桥拓扑的相间功

率失配问题及采用大容量电解电容引起的寿命与可

靠性问题，本文提出了 1 种新型模块化三相光伏逆变

器。在各个子模块中利用多端口变换器构造光伏端至

三相输出的功率通道以解决相间功率失配问题，同时

使三相脉动功率在各子模块多绕组变压器磁芯中互

相抵消，以实现交直流功率解耦，减小电容电压纹波，

大大降低子模块电容值。本文详细分析了磁通抵消抑

制纹波的过程，分析了变压器漏感、开关频率及传输

功率对电压纹波的影响。为了减小控制与通信系统的

复杂程度，本文提出了 1 种分布式控制策略以保证电

压纹波抑制效果并保证输出三相功率平衡。仿真与实

验验证了分析的正确性与控制策略的可行性。 
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