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摘要： 直流电容均压控制是二极管钳位型变流器的主要问题。 本文以三电平二极管钳位型变流器

为例，提出了一种通用的二极管钳位型变流器的载波调制均压策略。 该均压策略通过在载波调制

器的调制波中注入优化的零序电压来平衡各直流电容的电压。 首先，给出了所注入零序电压的通

用表达式，分析了零序电压对三电平二极管钳位型变流器中点电位的控制机理；其次，提出了一种

基于预测控制的均压算法，计算所需的优化零序电压。 仿真和实验结果表明，本文所提均压方法可

有效控制三电平二极管钳位型变流器的中点电位，并可方便地扩展到更多电平数的二极管钳位型

变流器。
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１　 引言

二极管钳位型变流器（Ｄｉｏｄｅ⁃Ｃｌａｍｐｅｄ Ｃｏｎｖｅｒｔ⁃
ｅｒ，ＤＣＣ）于 １９８１ 年被提出［１］。 相比于级联 Ｈ 桥多

电平拓扑，二极管钳位变流器具有电路结构简单、便
于背靠背运行等优点，在中压高功率场合得到广泛

的研究和应用［２，３］。
现有研究表明，三电平 ＤＣＣ 的直流中点电位具

有自平衡能力［２］。 然而，实际应用中的非理想因

素，如直流电容参数不一致等，会导致中点电位出现

偏移［３］。 此外，三相 ＤＣＣ 的中点存在固有的三倍输

出频率的低频电位波动［４⁃６］。 中点电位偏差会导致

输出电压畸变、开关器件电压应力增加等，因此必须

设计有效的均压控制策略。
现有的三电平 ＤＣＣ 均压算法可分为两类：基于

空间矢量调制（Ｓｐａｃｅ Ｖｅｃｔｏｒ Ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＳＶＭ）的均

压算法［７⁃１４］ 和基于载波调制 （ Ｃａｒｒｉｅｒ⁃Ｂａｓｅｄ Ｐｕｌｓｅ
Ｗｉｄｔｈ Ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＣＢＰＷＭ）的均压算法［１５⁃１９］。 文献

［７⁃１０］通过调整冗余小矢量的时间分配来控制中点

电位。 为降低开关频率，文献［１１］在每个采样周期

中只选用 Ｎ 型或 Ｐ 型小矢量。 为完全消除中点电

位低频波动，文献［１２］在高调制比下只用小矢量和

大矢量来合成参考矢量，但缺点是输出相电压存在

多级电平跳变。 此外，文献［１３，１４］采用虚拟空间

矢量调制，在任何调制比下均可完全消除中点电位

波动，但与最近三矢量法相比，其输出电压的畸变度

和器件平均开关频率更高［１３］。 基于 ＳＶＭ 的均压算

法拓展到更多电平的 ＤＣＣ 时，调制复杂度将显著提

高［２０，２１］，降低了算法的通用性。
相比于空间矢量调制，载波调制器结构简单，更

加便于工程实现［２２］。 基于 ＣＢＰＷＭ 的三电平均压

算法通过在调制波中注入适当的零序电压［６，１５⁃１７］，
或引入双调制波［１８，１９］ 来实现中点电位的控制。 对

三电平 ＤＣＣ 而言，由于调制比、负载功率因数等的

影响，瞬时中点电流与零序电压之间可能是非单调

的分段线性关系［４］，基于传统的闭环控制［２３］无法求

得精确的零序电压。 为此，现有的多数基于零序电

压注入的载波均压方法，通过反馈的中点电位反推
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所需注入的零序电压的计算表达式。 文献［６］推导

了需注入的零序电压的解析表达式，但忽略了零序

电压对调制波极性的影响。 文献［１５］通过分类讨

论零序电压对调制波极性的影响，给出了零序电压

的表达式。 文献［１６］在不改变调制波极性的前提

下，推导了中点均压所需注入零序电压的表达式，其
不足是无法充分利用可注入的零序电压的范围。 文

献［４］证明了注入的零序电压与瞬时中点电流之间

满足分段线性关系，文献［１７］通过线性插值法给出

了所需注入的零序电压精确值。 为完全消除中点电

位的低频波动，文献［１８，１９］将调制波分解为两个

子调制波，其本质上是虚拟空间矢量调制的载波等

效实现，因而也存在输出电压畸变大、器件开关频率

高等不足。
上述基于零序电压注入的均压方法的不足是，

只能平衡一个直流悬浮节点的电位。 而对电平数大

于 ３ 的 ＤＣＣ 而言，需要同时平衡多个直流悬浮节点

的电位，此时上述均压方法不能直接推广应用。 为

此，本文提出了一种通用的零序电压计算方法。 该

算法根据所提出的零序电压通用表达式，通过预测

不同零序电压对直流电容电压的影响，确定优化的

零序电压。 相比于现有的基于载波调制的零序注入

均压方法，本文所提的均压方法在不显著增加算法

复杂度的前提下，即可扩展到电平数大于 ３ 的二极

管钳位型变流器，且便于实现多目标控制，如直流电

容均压、开关频率抑制等。

２　 三电平 ＤＣＣ 的中点电位分析

简化的三电平二极管钳位型逆变器 （ Ｄｉｏｄｅ⁃
Ｃｌａｍｐｅｄ Ｉｎｖｅｒｔｅｒ，ＤＣＩ）拓扑如图 １ 所示，其直流环节

由两个串联的电容组成，通过控制桥臂开关器件的

开关状态，可在桥臂的交流侧输出三种电平。
三相 ＤＣＩ 通过载波层叠调制器控制。 忽略负

载电流的谐波，设三相 ＤＣＩ 的归一化调制波和负载

电流为：
ｕａ（ωｔ） ＝ ｍｃｏｓ（ωｔ）
ｕｂ（ωｔ） ＝ ｍｃｏｓ（ωｔ － ２π ／ ３）
ｕｃ（ωｔ） ＝ ｍｃｏｓ（ωｔ ＋ ２π ／ ３）

ì

î

í

ïï

ïï
（１）

ｉａ（ωｔ） ＝ Ｉｍｃｏｓ（ωｔ － φ）
ｉｂ（ωｔ） ＝ Ｉｍｃｏｓ（ωｔ － ２π ／ ３ － φ）
ｉｃ（ωｔ） ＝ Ｉｍｃｏｓ（ωｔ ＋ ２π ／ ３ － φ）

ì

î

í

ïï

ïï
（２）

式中，ｍ 为调制比；ω 为基波角频率；φ 为功率因数

角；Ｉｍ 为负载电流幅值。

图 １　 三电平二极管钳位型逆变器简化拓扑

Ｆｉｇ． １　 Ｓｉｍｐｌｉｆｉｅｄ ｔｏｐｏｌｏｇｙ ｏｆ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｄｉｏｄｅ⁃ｃｌａｍｐｅｄ
ｉｎｖｅｒｔｅｒ ｓｙｓｔｅｍ

根据脉宽调制的原理，可得每个采样周期内中

点电位的导通因子 ＤＯｘ为
［６］：

ＤＯｘ（ωｔ） ＝ １ － ｕｘ（ωｔ） （３）
式中，ｘ ＝ ａ，ｂ，ｃ。

流出中点的电流 ｉＯ（ωｔ）可表示为：

ｉＯ（ωｔ） ＝ 􀰐
ｘ ＝ ａ，ｂ，ｃ

ＤＯｘ（ωｔ） ｉｘ（ωｔ） （４）

　 　 假设直流母线电压稳定，则电容电流 ｉＣ１ （ωｔ）、
ｉＣ２（ωｔ）与中点电流 ｉＯ（ωｔ）之间满足：

ｉＣ１（ωｔ） ＝ － ｉＣ２（ωｔ） ＝ ｉＯ（ωｔ） ／ ２ （５）
　 　 中点电位在一个载波周期 Ｔ 内的增量 ΔｕＯ 为：

ΔｕＯ ＝ ΔｕＣ２ ＝ １
Ｃ ∫

ｔ ＋Ｔ

ｔ
ｉＣ２（ωτ）ｄτ （６）

式中，Ｃ 为单个直流电容的容值；ΔｕＣ２为电容 Ｃ２ 的

电压增量。
由式（１） ～ 式（４）可证明，一个基波周期内，流

出中点的平均电流 ＩＯ 满足式（７），即任何调制比和

功率因数下，三电平 ＤＣＩ 的中点电位具备自平衡能

力。 然而，实际中由于非理想因素及 ＤＣＣ 拓扑固有

的中点电位低频波动，直流中点的电位可能发生偏

移，必须设计必要的均压策略消除其电位偏差。

ＩＯ ＝ １
２π∫

２π

０
ｉＯ（ωｔ）ｄ（ωｔ） ≡ ０ （７）

３　 零序注入对中点电位的影响

本文提出了一种可保证三相调制波在线性调制

区内的零序电压注入方法，并研究了不同调制比和

功率因数下，该零序电压对中点电位的影响。
３􀆰 １　 零序电压表达式

设含零序电压注入的三相改进调制波为：
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ｕａｚ（ωｔ） ＝ ｍｃｏｓ（ωｔ） ＋ ｕｚ（ωｔ）
ｕｂｚ（ωｔ） ＝ ｍｃｏｓ（ωｔ － ２π ／ ３） ＋ ｕｚ（ωｔ）
ｕｃｚ（ωｔ） ＝ ｍｃｏｓ（ωｔ ＋ ２π ／ ３） ＋ ｕｚ（ωｔ）

ì

î

í

ïï

ïï
（８）

式中，ｕｚ（ωｔ）为所注入的零序电压。 为保证改进调

制波在线性调制区内，可注入的最大零序电压

ｕｚＨ（ωｔ）和最小零序电压 ｕｚＬ（ωｔ）需满足：
ｕｚＨ（ωｔ） ＝ １ － ｕｍａｘ（ωｔ）
ｕｚＬ（ωｔ） ＝ － １ － ｕｍｉｎ（ωｔ）

{ （９）

式中，ｕｍａｘ（ωｔ）和 ｕｍｉｎ（ωｔ）分别为式（８）所示的三相

正弦调制波的最大值和最小值。 引入零序因子 ｋ，
则所注入的零序电压可统一表示为：

ｕｚ（ωｔ） ＝ ｋ［１ － ｕｍａｘ（ωｔ）］ ＋ （１ － ｋ）·
［ － １ － ｕｍｉｎ（ωｔ）］ （１０）

式中，０≤ｋ≤１。
３􀆰 ２　 零序电压对平均中点电流的影响

调制比为 ０􀆰 ７、零序因子为 ０􀆰 ５ 时的改进三相调

制波如图 ２ 所示。 理论上，将式（２） ～ 式（４）、式（８）
代入式（７），可推导出含零序电压注入时，一个基波周

期内流出中点的平均电流 ＩＯｚ。 此时，平均中点电流

可表示为调制比 ｍ、 负载电流幅值 Ｉｍ、功率因数角 φ
和零序因子 ｋ 的四元函数 ｆ（ｍ，Ｉｍ，φ，ｋ）。 然而，由于

调制波 ｕｘｚ的过零点对应的相位角相对于调制比 ｍ、
零序因子 ｋ 是非线性的，难以求出不同调制比和零序

因子下平均中点电流的统一表达式，为此本文采用数

值计算方法分析零序电压对中点电流的影响。 各区

域调制波的最大值和最小值如表 １ 所示。

图 ２　 含零序电压注入的三相改进调制波

Ｆｉｇ． ２　 Ｔｈｒｅｅ⁃ｐｈａｓｅ ｉｍｐｒｏｖｅｄ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｓｉｇｎａｌｓ
ｗｉｔｈ ｚｅｒｏ⁃ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｖｏｌｔａｇｅ ｉｎｊｅｃｔｉｏｎｓ

为简化数值计算过程，首先分析平均中点电流

ＩＯｚ ＝ ｆ（ｍ，Ｉｍ，φ，ｋ）的特性。 图 ２ 中，根据表 １ 所示

的最大调制波 ｕｍａｘ （ωｔ）和最小调制波 ｕｍｉｎ（ωｔ），将

　 　 表 １　 各区域调制波的最大值和最小值

Ｔａｂ． １　 Ｍａｘｉｍｕｍ ａｎｄ ｍｉｎｉｍｕｍ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｓｉｇｎａｌｓ
ｉｎ ｅａｃｈ ｒｅｇｉｏｎ

区域 Ｉ ＩＩ ＩＩＩ ＩＶ Ｖ ＶＩ
ｕｍａｘ ｕａ ｕｂ ｕｂ ｕｃ ｕｃ ｕａ

ｕｍｉｎ ｕｃ ｕｃ ｕａ ｕａ ｕｂ ｕｂ

一个基波周期等分为 Ｉ ～ ＶＩ 六个区域。 以 ａ 相为

例，在区域 Ｉ 和 ＶＩ 中任取两个关于 ωｔ ＝ π 对称的子

区间［θ１， θ２］ 和［θ３， θ４］，两区间的边界满足：
θ１ ＋ θ４ ＝ ２π
θ２ ＋ θ３ ＝ ２π{ （１１）

　 　 根据式（８）和式（１０），两个子区间中 ａ 相的改

进调制波 ｕａｚ＿Ｉ和 ｕａｚ＿ＶＩ分别为：
ｕａｚ＿Ｉ ＝ ｕａ ＋ ｋ（１ － ｕａ） ＋ （１ － ｋ）（ － １ － ｕｃ）
ｕａｚ＿ＶＩ ＝ ｕａ ＋ ｋ（１ － ｕａ） ＋ （１ － ｋ）（ － １ － ｕｂ）

{
（１２）

　 　 由式（２） ～ 式（４）、式（１２）可得，两个子区间中

由 ａ 相桥臂流出中点的总平均电流 ＩＯａｓ满足：

ＩＯａｓ ＝
１

２（θ２ － θ１） ∫θ２
θ１
ＤＯａ ｉａｄ（ωｔ） ＋ ∫θ４

θ３
ＤＯａ ｉａｄ（ωｔ）[ ]

＝
（２ － ２ｋ） Ｉｍｃｏｓφ

θ２ － θ１
（ｓｉｎθ２ － ｓｉｎθ１） ＋

　
ｍ（ｋ － １） Ｉｍｃｏｓφ

４ ＋
３ｍ（ｋ － １） Ｉｍｃｏｓφ

４（θ２ － θ１）
·

　 ｓｉｎ（２θ２ － π
６ ） － ｓｉｎ（２θ１ － π

６ ）[ ] （１３）

　 　 式（１３）表明，对区域 Ｉ 和 ＶＩ 中任意两个关于

ωｔ ＝ π 对称的子区间而言，通过 ａ 相桥臂流出中点

的总平均电流可表示为 Ｉｍｃｏｓφ 和一个关于 ｍ 和 ｋ
的二元函数的乘积。 根据对称性，此结论可拓展到

其他区域和桥臂。 因此，一个基波周期内通过三电

平 ＤＣＩ 流出中点的平均电流 ＩＯｚ可表示为：
ＩＯｚ ＝ ｇ（ｍ，ｋ） Ｉｍｃｏｓφ （１４）

式中，ｇ（ｍ，ｋ）为调制比和零序因子的二元函数。 式

（１４）表明，对于确定的调制比 ｍ 和零序因子 ｋ，平
均中点电流与 Ｉｍｃｏｓφ 成正比，且当功率因数的极性

不变时，负载电流幅值和功率因数只影响平均中点

电流的幅值，而不改变其极性。 据此，当分析零序电

压对平均中点电流的影响时，可将 Ｉｍ 和 ｃｏｓφ 设为

固定值。
不失一般性，图 ３ 给出了当功率因数为 ０􀆰 ９、负

载电流幅值 Ｉｍ ＝ １Ａ 时，不同调制比和零序因子下，
计算出的一个基波周期内流出中点的平均电流
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ＩＯｚ（ｍ，ｋ），图 ３（ｂ）同时给出了平均电流在 ｍ⁃ｋ 平面

内的等高线分布。 分析表明，对于确定的调制比 ｍ，
通过改变零序因子 ｋ 可以控制流出中点的平均电流

的极性。 具体而言，当功率因数大于零时，对特定的

调制比，当零序因子 ｋ 小于 ０􀆰 ５ 时（如图 ３（ｂ）中的

工作点 Ａ），平均中点电流的极性为正，中点的电位

将降低；当零序因子大于 ０􀆰 ５ 时（如图 ３（ｂ）中的工

作点 Ｂ），平均中点电流的极性为负，中点电位会升

高。 因此，可以通过在三相正弦调制波中注入适当

的零序电压，来消除中点电位的偏移。

图 ３　 不同调制比和零序因子下的平均中点电流

Ｆｉｇ． ３　 Ａｖｅｒａｇｅ ｎｅｕｔｒａｌ ｐｏｉｎｔ ｃｕｒｒｅｎｔｓ ｗｉｔｈ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ
ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｉｎｄｅｘｅｓ ａｎｄ ｚｅｒｏ⁃ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｆａｃｔｏｒｓ

４　 基于预测控制的载波均压策略

４􀆰 １　 预测均压算法

基于载波调制的三电平 ＤＣＣ 均压方法的主要

难点在于确定所需注入的零序电压。 近年来，随着

数字处理器性能的快速提高，预测控制在电力电子

领域正在得到广泛的研究和应用［２４］。 本文提出了

一种基于预测控制的均压算法来计算所需的零序电

压，算法的流程图如图 ４ 所示。 每个控制周期 Ｔ 中，
该均压算法的主要步骤包括：

（１）采样三相正弦调制波 ｕｘ （ωｔ）、负载电流

ｉｘ（ωｔ）和电容电压 ｕＣ１（ωｔ）、ｕＣ２（ωｔ），复位零序因子

ｋ ＝ ０。

（２）由式（８） ～ 式（１０）生成零序电压ｕｚ（ωｔ，ｋ）
和三相改进调制波 ｕｘ ｚ（ωｔ，ｋ）。

（３）由式（３）和式（４）计算中点电流ｉＯ（ωｔ，ｋ），
并根据式（５）和式（６）预测本控制周期结束时刻的

电容电压 ｕＣ２（ωｔ ＋ Ｔ，ｋ）。
（４）评估式（１５）所示的代价函数 Ｆ（ωｔ ＋ Ｔ，ｋ）：
Ｆ（ωｔ ＋ Ｔ，ｋ） ＝ ｕＣ２（ωｔ ＋ Ｔ，ｋ） － ｕＣ２＿ｒｅｆ

（１５）
式中，ｕＣ２＿ｒｅｆ为电容 Ｃ２ 的设定值。

（５）递增零序因子 ｋ ＝ ｋ ＋ Δｋ，重复步骤（２） ～
步骤（４）直到 ｋ ＞ １，其中 Δｋ 为零序因子的步长。

（６）选取使代价函数最小的零序因子 ｋ，生成所

需的零序电压 ｕｚ（ωｔ）。

图 ４　 基于预测控制的均压算法流程图

Ｆｉｇ． ４　 Ｆｌｏｗ ｃｈａｒｔ ｏｆ ｖｏｌｔａｇｅ ｂａｌａｎｃｅ ａｌｇｏｒｉｔｈｍ
ｂａｓｅｄ ｏｎ ｐｒｅｄｉｃｔｉｖｅ ｃｏｎｔｒｏｌ

适当减小零序因子步长 Δｋ 可以提高预测均压

算法的精度，但会导致运算量增大。 实际应用中，需
要根据性能要求在精度和运算量之间折中。
４􀆰 ２　 均压算法的拓展

相比于现有零序注入均压算法，本文所提的基

于预测控制的载波均压策略的主要优点是，可以扩

展到 ｎ 电平的二极管钳位型变流器系统（ｎ≥３），且
算法的复杂度没有显著增加。 对 ｐ 相 ｎ 电平 ＤＣＣ
而言，设从直流母线正极到负极，各直流电容依次为

Ｃ１ ～ Ｃｎ － １，各悬浮节点依次为 Ｎｄ＿１ ～ Ｎｄ＿（ｎ － ２），
则相对于三电平 ＤＣＣ 而言，当预测均压算法应用于
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ｎ 电平 ＤＣＣ 时，其主要差别为：
（１）采用文献［２０］中计算五电平 ＤＣＣ 各悬浮

节点导通因子的方法，可求得直流环节 ｎ － ２ 个悬浮

节点在一个载波周期内的导通因子 ＤＮｄ＿ｍｘ， ｍ ＝ １，
２，…，ｎ － ２， ｘ ＝ １，２，…，ｐ。

（２）计算流出各悬浮节点的平均电流 ｉＮｄ＿ｍ：

ｉＮｄ＿ｍ ＝ ∑
ｐ

ｘ ＝ １
ＤＮｄ＿ｍｘ ｉｘ （１６）

式中，ｉｘ 为桥臂负载电流。
（３）根据悬浮节点平均电流 ｉＮｄ＿ｍ，计算各直流

电容的平均电流 ｉＣｉ，ｉ ＝ １，２，…，ｎ － １，二者之间的关

系为：
ｉＣ１
ｉＣ２
︙
ｉＣｎ－１

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú

＝ １
ｎ － １

ｎ － ２ ｎ － ３ … １
－ １ ｎ － ３ … １
︙ ︙ … ︙
－ １ － ２ … － （ｎ － ２）

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

·

ｉＮｄ＿１

ｉＮｄ＿２

︙
ｉＮｄ＿（ｎ－２）

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú

（１７）

　 　 （４）预测载波周期结束时刻各电容的电压，评
估不同零序电压对直流电容影响的代价函数，如式

（１８）所示：

Ｆ（ωｔ ＋ Ｔ，ｋ） ＝ ∑
ｎ－１

ｉ ＝ １
ｕＣｉ（ωｔ ＋ Ｔ，ｋ） － ｕＣｉ＿ｒｅｆ

（１８）
式中，ｕＣｉ ＿ｒｅｆ和 ｕＣｉ（ωｔ ＋ Ｔ，ｋ）分别为电容 Ｃｉ 的参考值

和预测值。 在代价函数中加入多个控制目标，所提出

的预测算法还可以在保证直流电容电压平衡的前提

下，实现多个控制目标，如降低器件开关频率等。

５　 仿真研究

为验证所提预测均压算法在大功率应用中的性

能，在 ＰＳＩＭ 中搭建了容量为 ２􀆰 ６ＭＶ·Ａ 的三电平二

极管钳位型逆变器系统，负载为三相星接阻感负载。
仿真系统的主要参数如表 ２ 所示。 仿真研究了三电

平 ＤＣＩ 在不同调制比和功率因数下，预测均压算法

的稳态和动态均压性能，并将该预测算法推广到四

电平和五电平 ＤＣＩ 中，验证算法的通用性。
５􀆰 １　 稳态性能

在稳态下分析了不同功率因数和调制比组合

时，所提均压算法消除三电平 ＤＣＩ 中点电位低频波

动的能力。

表 ２　 三电平 ＤＣＣ 仿真系统参数

Ｔａｂ． ２　 Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｏｆ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ＤＣＣ

参数 数值

额定容量 ／ （ＭＶ·Ａ） ２． ６
直流母线电压 ／ Ｖ ５０００

额定电流 ／ Ａ ７００
单个直流电容容值 ／ ｍＦ ４． ７

阻感负载阻抗 ／ Ω ２． ５
基波频率 ／ Ｈｚ ５０

控制频率和载波频率 ／ Ｈｚ ２０００

首先，为验证所提均压算法在有功应用中的性

能，阻感负载的功率因数设置为 ０􀆰 ９。 不同调制比

下均压算法对中点电位的低频波动的抑制能力如图

５ 所示，其中均压算法在 ｔ ＝ ０􀆰 ０４ｓ 时使能。 仿真结

果表明，不使能均压算法时，直流电容电压存在三倍

基波频率的低频波动。 图 ５（ａ）中，逆变器调制比为

０􀆰 ６ 时，使能均压算法后，中点电位低频波动的峰峰

值从 ４１􀆰 ７８Ｖ（１􀆰 ６７％ ）减小为 １２􀆰 ８１Ｖ（０􀆰 ５１％ ）。 图

５（ｂ）中，逆变器调制比为 １􀆰 ０，使能均压算法后，中
点电位的低频波动的峰峰值从 １２５􀆰 ７２Ｖ（５􀆰 ０３％ ）减
小为 １５􀆰 ７１Ｖ（０􀆰 ６３％ ）。 仿真结果表明，在有功应用

中，所提均压算法在高调制比和低调制比下均可有

效消除中点电位的低频纹波电压。

图 ５　 高功率因数下的稳态性能

Ｆｉｇ． ５　 Ｓｔｅａｄｙ⁃ｓｔａｔｅ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓ ｗｉｔｈ ｈｉｇｈ ｐｏｗｅｒ ｆａｃｔｏｒｓ
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为验证所提算法在无功应用中的性能，阻感负

载的功率因数减小为 ０􀆰 １，仿真结果如图 ６ 所示。
当 ｔ ＜ ０􀆰 ０４ｓ 时，均压算法不使能，中点电位存在

１５０Ｈｚ 的低频波动。 图 ６（ａ）中，逆变器的调制比为

０􀆰 ６，使能均压算法后，中点电位的低频纹波从

６０􀆰 ４９Ｖ （２􀆰 ４２％ ）减小为 ８􀆰 ６２Ｖ（０􀆰 ３５％ ）。 在图 ６
（ｂ）中，当逆变器的调制比为 １􀆰 ０ 时，使能均压算法

后，中点电位的低频纹波从 １６５􀆰 ８２Ｖ（６􀆰 ６３％ ）减小

为 １４９􀆰 ０２Ｖ （５􀆰 ９６％ ）。 此工况下，中点低频纹波的

幅值有所减小，但无法完全消除。 仿真结果表明，在
无功应用中，所提预测均压算法只能在低调制比下

有效消除中点电位的低频波动，此结论与文献［８］
基于 ＳＶＭ 均压算法得到的低频纹波消除规律一致。

图 ６　 低功率因数下的稳态性能

Ｆｉｇ． ６　 Ｓｔｅａｄｙ⁃ｓｔａｔｅ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓ ｗｉｔｈ ｌｏｗ ｐｏｗｅｒ ｆａｃｔｏｒｓ

５􀆰 ２　 动态性能

本文分析了不同功率因数下，所提算法消除中

点电位直流偏置的能力，仿真结果如图 ７ 所示，其中

逆变器调制比为 ０􀆰 ８，电容 Ｃ１ 和 Ｃ２ 的初始电压分

别为 ３０００Ｖ 和 ２０００Ｖ，ｕａｂ为逆变器输出的线电压。
图 ７（ａ）和图 ７（ｂ）中，负载的功率因数分别为 ０􀆰 ９
和 ０􀆰 １。 当 ｔ ＝ ０􀆰 ０３ｓ 时使能均压算法后，图 ７（ａ）和

图 ７（ｂ）的中点电位恢复平衡用时分别为 ８􀆰 １４ｍｓ 和
３２􀆰 ９８ｍｓ，零序电压注入没有影响输出线电压的波

形。 仿真结果表明，所提算法在低功率因数和高功

率因数应用中，均可有效消除中点电位的直流偏差。

图 ７　 预测均压算法的动态性能

Ｆｉｇ． ７　 Ｄｙｎａｍｉｃ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓ ｏｆ ｐｒｏｐｏｓｅｄ
ｐｒｅｄｉｃｔｉｏｎ⁃ｂａｓｅｄ ｍｅｔｈｏｄ

５􀆰 ３　 预测算法的鲁棒性分析

所提的均压算法需要依赖系统的参数预测直流

电容的电压，然而，实际应用中，所用元器件的参数

存在分散性，因此有必要分析所提预测均压算法对

模型参数的鲁棒性。 以高功率因数负载为例，仿真

分析了当预测均压算法所用的电容参数为 １􀆰 ０ｍＦ
时（偏差 ７８􀆰 ７％ ），预测均压算法的稳态性能，仿真

结果如图 ８ 所示。 图 ８（ａ）中，三电平 ＤＣＣ 的调制
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比为 ０􀆰 ６，使能均压算法后，直流电容的低频纹波电

压在 ５􀆰 １５ｍｓ 后被消除，稳态下纹波电压的峰峰值

为 １３􀆰 １５Ｖ（０􀆰 ５３％ ）。 图 ８（ｂ）中，逆变器调制比为

１􀆰 ０，使能均压算法后 ７􀆰 ２９ｍｓ，直流电容的低频纹波

电压被消除，稳态下的纹波电压峰峰值为 １８􀆰 １６Ｖ
（０􀆰 ７３％ ）。 相比于图 ５ 的仿真结果，当所用的电容

参数存在较大误差时，预测算法消除直流电容纹波

电压的时间会加长，而电容的稳态纹波电压没有显

著增大。 图 ８ 的仿真结果表明，所提均压算法对模

型参数误差有较好的鲁棒性。

图 ８　 预测算法对参数的鲁棒性

Ｆｉｇ． ８　 Ｒｏｂｕｓｔｎｅｓｓ ｏｆ ｐｒｅｄｉｃｔｉｏｎ⁃ｂａｓｅｄ ｍｅｔｈｏｄ
ａｇａｉｎｓｔ ｐａｒａｍｅｔｅｒ ｅｒｒｏｒｓ

５􀆰 ４　 与现有零序注入算法的对比

选取了文献［１７］提出的基于线性插值的精确

零序计算法，评估所提预测均压算法的均压性能。
仿真分析了文献［１７］所提均压方法在有功和无功

应用中消除中点电位直流偏置的动态性能，仿真条

件与图 ７ 相同，仿真结果如图 ９ 所示。 当 ｔ ＝ ０􀆰 ０３ｓ
使能均压算法后，图 ９（ａ）和图 ９（ｂ）中，中点电位恢

复平衡用时分别为 ８􀆰 ０７ｍｓ 和 ３１􀆰 ４２ｍｓ。 作为对比，
图 ７ 中本文所提预测算法计算的零序电压与图 ９ 中

的精确计算法求出的零序电压基本相同，直流电容

电压恢复平衡的时间稍有增加。 总体而言，本文所

提预测算法与精确零序计算法具有相似的均压能

力。

图 ９　 精确零序计算法的动态性能

Ｆｉｇ． ９　 Ｄｙｎａｍｉｃ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓ ｏｆ ｐｒｅｃｉｓｅ ｃａｌｃｕｌａｔｉｏｎ ｍｅｔｈｏｄ

５􀆰 ５　 扩展到更多电平数的 ＤＣＣ
为验证所提预测均压算法对二极管钳位型变换

器的通用性，仿真中将该均压算法扩展到四电平和

五电平 ＤＣＩ。 仿真中单个电容的电压均为 ２５００Ｖ，
负载功率因数为 ０􀆰 １，调制比为 ０􀆰 ８。 四电平 ＤＣＩ 直
流环节由三个电容组成，从正母线到负母线依次为

Ｃ１ ～ Ｃ３；五电平 ＤＣＩ 直流环节有四个电容，从正母

线到负母线依次为 Ｃ１ ～ Ｃ４。 仿真结果如图 １０ 所

示，当 ｔ ＝ ０􀆰 １ｓ 时使能均压算法。 图 １０（ａ）中，使能

均压算法前，四电平 ＤＣＩ 的内侧电容 Ｃ２ 持续放电；
使能均压算法 １８􀆰 ４２ｍｓ 后，三个直流电容恢复平

衡。 图 １０（ｂ）中，使能均压算法前，五电平 ＤＣＩ 的内

侧两个电容 Ｃ２ 和 Ｃ３ 持续放电，其直流环节无法自

动平衡；使能均压算法后，四个直流电容在 ３１􀆰 ２６ｍｓ
内恢复平衡状态。 零序电压的注入不影响四电平和

五电平 ＤＣＩ 的输出线电压波形。 当二极管钳位型

变流器的电平数增加时，相比基于空间矢量调制的

均压方法，本文所提的均压算法及其调制器的复杂
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度没有显著提高。 仿真结果证明了所提均压策略对

多电平二极管钳位型变流器具有通用性。

图 １０　 预测均压算法的扩展

Ｆｉｇ． １０　 Ｅｘｔｅｎｓｉｏｎ ｏｆ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｐｒｅｄｉｃｔｉｏｎ⁃ｂａｓｅｄ
ｖｏｌｔａｇｅ ｂａｌａｎｃｅ ｍｅｔｈｏｄ

６　 实验验证

为实验验证所提均压算法的有效性，搭建了三

电平二极管钳位型逆变器的小功率样机。 逆变器前

端为三相二极管整流器，负载为三相阻感负载。 控

制器基于 Ｍｏｔｏｒｏｌａ 的 ＭＶＭＥ６１００ 系列 ＣＰＵ 板卡实

现，开关驱动信号通过基于 Ｓｐａｒｔａｎ⁃３ ＸＣ３Ｓ４００ 的

ＦＰＧＡ 板卡产生。 实验平台的直流母线电压为

２００Ｖ，载波频率为 ２ｋＨｚ，逆变器输出的基波频率为

５０Ｈｚ，单个电容的容值为 ４􀆰 ７ｍＦ。
６􀆰 １　 稳态性能

首先，验证了所提均压算法消除中点电位低频

波动的能力。 在高功率因数下（ｃｏｓφ ＝ ０􀆰 ９５４），阻感

负载的电阻为 ５􀆰 ０Ω，电感为 ５􀆰 ０ｍＨ。 图 １１ 为调制

比分别为 ０􀆰 ６ 和 １􀆰 ０ 时，逆变器的直流环节和输出

侧的实验波形。 图 １１（ａ）中，均压算法使能前，中点

的纹波电压为 ０􀆰 ７１Ｖ （０􀆰 ７１％ ），使能均压算法后，
中点纹波电压减小为 ０􀆰 ３０Ｖ（０􀆰 ３０％ ）。 图 １１ （ ｂ）
中，不使能均压算法时中点的纹波电压为 １􀆰 ８６Ｖ
（１􀆰 ８６％ ），启动均压算法后，中点纹波电压减小为

０􀆰 ６１Ｖ （０􀆰 ６１％ ）。 图 １１ 的实验结果表明，在高功率

因数场合，所提预测均压算法在高调制比和低调制

比下均可以有效抑制中点电压的低频波动。

图 １１　 高功率因数负载下的稳态实验波形

Ｆｉｇ． １１　 Ｓｔｅａｄｙ⁃ｓｔａｔｅ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｗｉｔｈ
ｈｉｇｈ ｐｏｗｅｒ ｆａｃｔｏｒｓ

在低功率因数下（ｃｏｓφ ＝ ０􀆰 １７４），阻感负载的电

阻为 ０􀆰 ５Ω，电感为 ９􀆰 ０ｍＨ。 图 １２ 为不同调制比下，
中点电位低频纹波的实验结果。 此时虽然没有设置

放电电阻，使能均压算法前仍可观察到两个电容的

电压存在直流偏差。 图 １２（ａ）中调制比为 ０􀆰 ６，使能

均压算法前，中点的纹波电压为 ２􀆰 ００Ｖ （２􀆰 ００％ ），
注入零序电压后，中点电位的直流偏差被消除，且纹

波电压减小为 ０􀆰 ４２Ｖ （０􀆰 ４２％ ）。 图 １２（ｂ）中调制

比增大为 １􀆰 ０，启动均压算法前，中点纹波电压为
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５􀆰 ３２Ｖ （５􀆰 ３２％ ）。 注入零序电压后，中点纹波电压

减小为 ４􀆰 ５３Ｖ （４􀆰 ５３％ ），但无法被完全消除。 此结

果与图 ６ 的仿真结果一致。 实验结果表明，在低功

率因数应用中，所提预测均压算法可减小中点纹波

电压，但高调制比下无法完全消除中点电位的低频

波动。

图 １２　 低功率因数负载下的稳态实验波形

Ｆｉｇ． １２　 Ｓｔｅａｄｙ⁃ｓｔａｔｅ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｗｉｔｈ
ｌｏｗ ｐｏｗｅｒ ｆａｃｔｏｒｓ

６􀆰 ２　 动态性能

所提预测均压算法消除中点电位直流偏差的性

能也通过实验进行了验证。 为产生直流电容的初始

电压偏差，在电容 Ｃ２ 两端并联了 ７００Ω 的放电电阻。
不同功率因数下，所提均压算法消除直流中点电位偏

移的实验结果如图 １３ 所示，实验中调制比设置为

０􀆰 ８。 图 １３（ａ）中，负载功率因数为 ｃｏｓφ ＝ ０􀆰 ９５４，使
能均压算法前，直流中点的电压偏差为 －５􀆰 ７６Ｖ
（ －５􀆰 ７６％）。均压算法使能后，电容电压在 ７􀆰 ６０ｍｓ 内

恢复平衡状态，稳态下中点纹波电压很小（０􀆰 ５６％）。
图 １３（ｂ）中负载功率因数减小为 ０􀆰 １７４，中点的初始

电位偏差为 － ２４􀆰 ０８Ｖ （ － ２４􀆰 ０８％）。 注入零序电压

后，中点电位的直流偏差在 ５４􀆰 ２１ｍｓ 内被消除，稳态

下中点电位纹波为 ２􀆰 ３３Ｖ （２􀆰 ３３％）。 图 １３ 的实验结

果表明，在有功和无功应用中，所提均压算法都可以

有效抑制中点电位的直流偏差。

图 １３　 均压算法的动态实验波形

Ｆｉｇ． １３　 Ｄｙｎａｍｉｃ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ
ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｐｒｅｄｉｃｔｉｏｎ⁃ｂａｓｅｄ ｍｅｔｈｏｄ

７　 结论

本文提出了一种通用于二极管钳位型变流器的

载波均压策略，通过在调制波中注入适当的零序电

压来平衡直流电容的电压。 为获得所需的零序电

压，提出了一种基于预测控制的均压算法。 以三电

平二极管钳位型逆变器为例，通过仿真和实验证明

了所提均压算法可消除三电平中点电位的直流偏

差，并抑制稳态下中点电位的低频波动。 此外，所提

均压算法对多电平二极管钳位型变流器具有通用

性，对模型参数的误差有较好的鲁棒性，在无功补

偿、直流输电等领域有着良好的应用前景。
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［１２］ Ｃｈｏｕｄｈｕｒｙ Ａ， Ｐｉｌｌａｙ Ｐ， Ｗｉｌｌｉａｍｓｏｎ Ｓ． Ｍｏｄｉｆｉｅｄ ＤＣ⁃ｂｕｓ
ｖｏｌｔａｇｅ⁃ｂａｌａｎｃｉｎｇ ａｌｇｏｒｉｔｈｍ ｂａｓｅｄ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｎｅｕｔｒａｌ⁃
ｐｏｉｎｔ⁃ｃｌａｍｐｅｄ ＩＰＭＳＭ ｄｒｉｖｅ ｆｏｒ ｅｌｅｃｔｒｉｃ ｖｅｈｉｃｌｅ ａｐｐｌｉｃａ⁃
ｔｉｏｎｓ ［ Ｊ］． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｉｎｄｕｓｔｒｉａｌ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ，
２０１６， ６３ （２）： ７６１⁃７７２．

［１３］ Ｂｕｓｑｕｅｔｓ⁃Ｍｏｎｇｅ Ｓ， Ｂｏｒｄｏｎａｕ Ｊ， Ｂｏｒｏｙｅｖｉｃｈ Ｄ， ｅｔ ａｌ．
Ｔｈｅ ｎｅａｒｅｓｔ ｔｈｒｅｅ ｖｉｒｔｕａｌ ｓｐａｃｅ ｖｅｃｔｏｒ ＰＷＭ ⁃ Ａ ｍｏｄｕｌａ⁃

ｔｉｏｎ ｆｏｒ ｔｈｅ ｃｏｍｐｒｅｈｅｎｓｉｖｅ ｎｅｕｔｒａｌ⁃ｐｏｉｎｔ ｂａｌａｎｃｉｎｇ ｉｎ ｔｈｅ
ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ＮＰＣ ｉｎｖｅｒｔｅｒ ［ Ｊ］． ＩＥＥＥ Ｐｏｗｅｒ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ
Ｌｅｔｔｅｒｓ， ２００４， ２ （１）： １１⁃１５．

［１４］ 胡存刚， 王群京， 李国丽， 等 （Ｈｕ Ｃｕｎｇａｎｇ， Ｗａｎｇ
Ｑｕｎｊｉｎｇ， Ｌｉ Ｇｕｏｌｉ， ｅｔ ａｌ． ） ． 基于虚拟空间矢量的三电

平 ＮＰＣ 逆变器中点电压平衡控制方法 （Ａ ｎｅｕｔｒａｌ⁃
ｐｏｉｎｔ ｐｏｔｅｎｔｉａｌ ｂａｌａｎｃｉｎｇ ａｌｇｏｒｉｔｈｍ ｆｏｒ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｉｎｖｅｒｔｅｒ
ｂａｓｅｄ ｏｎ ｖｉｒｔｕａｌ⁃ｓｐａｃｅ⁃ｖｅｃｔｏｒ ） ［ Ｊ ］． 电 工 技 术 学 报

（Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｆ Ｃｈｉｎａ Ｅｌｅｃｔｒｏｔｅｃｈｎｉｃａｌ Ｓｏｃｉｅｔｙ）， ２００９，
２４ （５）： １００⁃１０７．

［１５］ 谢路耀， 金新民， 吴学智， 等 （Ｘｉｅ Ｌｕｙａｏ， Ｊｉｎ Ｘｉｎ⁃
ｍｉｎ， Ｗｕ Ｘｕｅｚｈｉ， ｅｔ ａｌ． ） ． 基于零序注入的 ＮＰＣ 三电

平变流器中点电位反馈控制 （ Ｎｅｕｔｒａｌ ｐｏｉｎｔ ｖｏｌｔａｇｅ
ｆｅｅｄｂａｃｋ ｃｏｎｔｒｏｌ ｂａｓｅｄ ｏｎ ｚｅｒｏ ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｉｎｊｅｃｔｉｏｎ ｆｏｒ ＮＰＣ
ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ） ［ Ｊ］． 电工技术学报 （ Ｔｒａｎｓａｃ⁃
ｔｉｏｎｓ ｏｆ Ｃｈｉｎａ Ｅｌｅｃｔｒｏｔｅｃｈｎｉｃａｌ Ｓｏｃｉｅｔｙ ）， ２０１２， ２７
（１２）： １１７⁃１２８．

［１６］ 姜卫东， 赵德勇， 汪磊， 等 （ Ｊｉａｎｇ Ｗｅｉｄｏｎｇ， Ｚｈａｏ
Ｄｅｙｏｎｇ， Ｗａｎｇ Ｌｅｉ， ｅｔ ａｌ． ） ． 一种以降低逆变器开关

损耗为目标并考虑中点电位平衡的适用于中点钳位式

三电平逆变器的调制方法 （Ａ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｍｅｔｈｏｄ ｗｉｔｈ
ｒｅｄｕｃｅｄ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｌｏｓｓｅｓ ａｎｄ ｃｏｎｓｉｄｅｒｉｎｇ ｔｈｅ ｎｅｕｔｒａｌ ｐｏｉｎｔ
ｖｏｌｔａｇｅ ｂａｌａｎｃｅ ｓｕｉｔａｂｌｅ ｆｏｒ ｔｈｅ ｎｅｕｔｒａｌ ｐｏｉｎｔ ｃｌａｍｐｅｄ
ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｉｎｖｅｒｔｅｒ） ［ Ｊ］． 中国电机工程学报 （ Ｐｒｏ⁃
ｃｅｅｄｉｎｇｓ ｏｆ ｔｈｅ ＣＳＥＥ）， ２０１６， ３６ （５）： １３７６⁃１３８６．

［１７］ Ｗａｎｇ Ｃ， Ｌｉ Ｙ． Ａｎａｌｙｓｉｓ ａｎｄ ｃａｌｃｕｌａｔｉｏｎ ｏｆ ｚｅｒｏ⁃ｓｅｑｕｅｎｃｅ
ｖｏｌｔａｇｅ ｃｏｎｓｉｄｅｒｉｎｇ ｎｅｕｔｒａｌ⁃ｐｏｉｎｔ ｐｏｔｅｎｔｉａｌ ｂａｌａｎｃｉｎｇ ｉｎ
ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ＮＰＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｓ ［Ｊ］． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｉｎ⁃
ｄｕｓｔｒｉａｌ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ， ２０１０， ５７ （７）： ２２６２⁃２２７１．

［１８］ Ｚａｒａｇｏｚａ Ｊ， Ｐｏｕ Ｊ， Ｃｅｂａｌｌｏｓ Ｓ， ｅｔ ａｌ． Ｖｏｌｔａｇｅ⁃ｂａｌａｎｃｅ
ｃｏｍｐｅｎｓａｔｏｒ ｆｏｒ ａ ｃａｒｒｉｅｒ⁃ｂａｓｅｄ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｉｎ ｔｈｅ ｎｅｕｔｒａｌ⁃
ｐｏｉｎｔ⁃ｃｌａｍｐｅｄ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ［ Ｊ］． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｉｎ⁃
ｄｕｓｔｒｉａｌ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ， ２００９， ５６ （２）： ３０５⁃３１４．

［１９］ 姜卫东， 赵德勇， 胡杨， 等 （ Ｊｉａｎｇ Ｗｅｉｄｏｎｇ， Ｚｈａｏ
Ｄｅｙｏｎｇ， Ｈｕ ｙａｎｇ， ｅｔ ａｌ． ） ． 基于载波实现的二极管钳

位型三电平逆变器虚拟空间矢量脉宽调制方法 （Ｃａｒ⁃
ｒｉｅｒ⁃ｂａｓｅｄ ｖｉｒｔｕａｌ ｓｐａｃｅ ｖｅｃｔｏｒ ｐｕｌｓｅ ｗｉｄｔｈ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｆｏｒ
ｄｉｏｄｅ ｃｌａｍｐｅｄ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｉｎｖｅｒｔｅｒ） ［Ｊ］． 电工技术学报

（Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｆ Ｃｈｉｎａ Ｅｌｅｃｔｒｏｔｅｃｈｎｉｃａｌ Ｓｏｃｉｅｔｙ）， ２０１６，
３１ （１２）： １５３⁃１６０．

［２０］ Ｓａｅｅｄｉｆａｒｄ Ｍ， Ｉｒａｖａｎｉ Ｒ， Ｐｏｕ Ｊ． Ａｎａｌｙｓｉｓ ａｎｄ ｃｏｎｔｒｏｌ ｏｆ
ＤＣ⁃ｃａｐａｃｉｔｏｒ⁃ｖｏｌｔａｇｅ⁃ｄｒｉｆｔ ｐｈｅｎｏｍｅｎｏｎ ｏｆ ａ ｐａｓｓｉｖｅ ｆｒｏｎｔ⁃
ｅｎｄ ｆｉｖｅ⁃ｌｅｖｅｌ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ［ Ｊ］． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｉｎ⁃
ｄｕｓｔｒｉａｌ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ， ２００７， ５４ （６）： ３２５５⁃３２６６．

［２１］ Ｂｕｓｑｕｅｔｓ⁃Ｍｏｎｇｅ Ｓ， Ａｌｅｐｕｚ Ｓ， Ｒｏｃａｂｅｒｔ Ｊ， ｅｔ ａｌ． Ｐｕｌｓｅ⁃
ｗｉｄｔｈ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎｓ ｆｏｒ ｔｈｅ ｃｏｍｐｒｅｈｅｎｓｉｖｅ ｃａｐａｃｉｔｏｒ ｖｏｌｔａｇｅ
ｂａｌａｎｃｅ ｏｆ ｎ⁃ｌｅｖｅｌ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｇ ｄｉｏｄｅ⁃ｃｌａｍｐｅｄ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｓ
［Ｊ］． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｐｏｗｅｒ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ， ２００９， ２４
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（５）： １３６４⁃１３７５．
［２２］ 李宁， 王 跃， 王 兆 安， 等 （ Ｌｉ Ｎｉｎｇ， Ｗａｎｇ Ｙｕｅ，

Ｗａｎｇ Ｚｈａｏ’ａｎ，ｅｔ ａｌ． ） ． 一种三电平 ＮＰＣ 变流器 ＳＶＰ⁃
ＷＭ 策略的新型等效算法研究 （Ｒｅｓｅａｒｃｈ ｏｎ ｎｏｖｅｌ ｅ⁃
ｑｕｉｖａｌｅｎｔ ａｌｇｏｒｉｔｈｍ ｏｆ ＳＶＰＷＭ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｕｓｅｄ ｉｎ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ
ＮＰＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ） ［ Ｊ］． 电工电能新技术 （ Ａｄｖａｎｃｅｄ
Ｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｉｃａｌ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ ａｎｄ Ｅｎｅｒｇｙ）， ２０１５，
３４ （１１）： １１⁃１７．

［２３］ 张波， 葛琼璇， 王晓新， 等 （Ｚｈａｎｇ Ｂｏ， Ｇｅ Ｑｉｏｎｇｘｕ⁃

ａｎ， Ｗａｎｇ Ｘｉａｏｘｉｎ， ｅｔ ａｌ． ） ． 三电平 ＡＮＰＣ 变流器中点

电位控制策略研究 （Ｒｅｓｅａｒｃｈ ｏｎ ｎｅｕｔｒａｌ ｐｏｉｎｔ ｐｏｔｅｎｔｉａｌ
ｂａｌａｎｃｉｎｇ ｆｏｒ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ＡＮＰＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ） ［Ｊ］． 电工电

能新技术 （Ａｄｖａｎｃｅｄ Ｔｅｃｈｎｏｌｏｇｙ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｉｃａｌ Ｅｎｇｉｎｅｅｒ⁃
ｉｎｇ ａｎｄ Ｅｎｅｒｇｙ）， ２０１６， ３５ （８）： １⁃７．

［２４］ Ｋｏｕｒｏ Ｓ， Ｐｅｒｅｚ Ｍ Ａ， Ｒｏｄｒｉｇｕｅｚ Ｊ， ｅｔ ａｌ． Ｍｏｄｅｌ ｐｒｅｄｉｃ⁃
ｔｉｖｅ ｃｏｎｔｒｏｌ： ＭＰＣ’ ｓ ｒｏｌｅ ｉｎ ｔｈｅ ｅｖｏｌｕｔｉｏｎ ｏｆ ｐｏｗｅｒ ｅｌｅｃ⁃
ｔｒｏｎｉｃｓ ［ Ｊ ］． ＩＥＥＥ Ｉｎｄｕｓｔｒｉａｌ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ Ｍａｇａｚｉｎｅ，
２０１５， ９ （４）： ８⁃２１．

Ｇｅｎｅｒａｌ ｐｒｅｄｉｃｔｉｏｎ⁃ｂａｓｅｄ ｖｏｌｔａｇｅ ｂａｌａｎｃｅ ｍｅｔｈｏｄ ｆｏｒ ｄｉｏｄｅ⁃ｃｌａｍｐｅｄ
ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｓ ｗｉｔｈ ｃａｒｒｉｅｒ ｍｏｄｕｌａｔｏｒｓ

ＣＵＩ Ｄｏｎｇ⁃ｄｏｎｇ１，２， ＧＥ Ｑｉｏｎｇ⁃ｘｕａｎ１， ＺＨＯＵ Ｚｈｉ⁃ｄａ１，２， ＹＡＮＧ Ｂｏ１，２， ＴＡＮ Ｑｉａｎｇ１，２

（１． Ｋｅｙ Ｌａｂｏｒａｔｏｒｙ ｏｆ Ｐｏｗｅｒ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ ａｎｄ Ｅｌｅｃｔｒｉｃ Ｄｒｉｖｅ， Ｉｎｓｔｉｔｕｔｅ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｉｃａｌ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ，
Ｃｈｉｎｅｓｅ Ａｃａｄｅｍｙ ｏｆ Ｓｃｉｅｎｃｅｓ， Ｂｅｉｊｉｎｇ １００１９０， Ｃｈｉｎａ； ２． Ｕｎｉｖｅｒｓｉｔｙ ｏｆ Ｃｈｉｎｅｓｅ Ａｃａｄｅｍｙ ｏｆ

Ｓｃｉｅｎｃｅｓ， Ｂｅｉｊｉｎｇ １０００４９， Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ： Ｖｏｌｔａｇｅ ｂａｌａｎｃｅ ｏｆ ＤＣ⁃ｌｉｎｋ ｃａｐａｃｉｔｏｒｓ ｉｓ ｔｈｅ ｋｅｙ ｐｒｏｂｌｅｍ ｏｆ ｔｈｅ ｄｉｏｄｅ⁃ｃｌａｍｐｅｄ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ （ＤＣＣ）． Ｉｎ
ｔｈｉｓ ｐａｐｅｒ， ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ＤＣＣ ｉｓ ｔａｋｅｎ ａｓ ａｎ ｅｘａｍｐｌｅ， ａｎｄ ａ ｇｅｎｅｒａｌ ｃａｒｒｉｅｒ⁃ｂａｓｅｄ ｖｏｌｔａｇｅ ｂａｌａｎｃｅ ｍｅｔｈｏｄ ｉｓ ｐｒｏ⁃
ｐｏｓｅｄ， ｗｈｉｃｈ ｉｓ ｃｈａｒａｃｔｅｒｉｚｅｄ ｂｙ ｉｎｊｅｃｔｉｎｇ ａ ｚｅｒｏ⁃ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｖｏｌｔａｇｅ ｉｎ ｔｈｅ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｓｉｇｎａｌｓ． Ｆｉｒｓｔ， ａ ｇｅｎｅｒａｌ ｅｘ⁃
ｐｒｅｓｓｉｏｎ ｏｆ ｔｈｅ ｉｎｊｅｃｔｅｄ ｚｅｒｏ⁃ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｖｏｌｔａｇｅ ｗａｓ ｇｉｖｅｎ， ａｎｄ ｔｈｅ ｅｆｆｅｃｔｓ ｏｆ ｔｈｅ ｉｎｊｅｃｔｅｄ ｚｅｒｏ⁃ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｖｏｌｔａｇｅｓ ｏｎ
ｔｈｅ ｎｅｕｔｒａｌ ｐｏｉｎｔ ｃｕｒｒｅｎｔｓ ｗｅｒｅ ｔｈｅｏｒｅｔｉｃａｌｌｙ ａｎａｌｙｚｅｄ． Ａｃｃｏｒｄｉｎｇｌｙ， ａ ｐｒｅｄｉｃｔｉｏｎ⁃ｂａｓｅｄ ａｌｇｏｒｉｔｈｍ ｗａｓ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｔｏ
ｄｅｔｅｒｍｉｎｅ ｔｈｅ ｏｐｔｉｍａｌ ｚｅｒｏ⁃ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｖｏｌｔａｇｅ． Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ ａｎｄ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｒｅｓｕｌｔｓ ｐｒｏｖｅ ｔｈａｔ， ｗｉｔｈ ｔｈｉｓ ｍｅｔｈｏｄ， ｔｈｅ
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