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基于输出协同调制的四端输出矩阵变换器

开关组合优化方法

许宇翔1,2†, 葛红娟2

(1. 湖州师范学院工学院，浙江湖州 313000；2. 南京航空航天大学自动化学院，南京 211106)

摘 要: 含补偿单元的四端输出三相-两相矩阵变换器 (3-2 MC)能有效提升带两相独立负载的矩阵变换器输入
性能,在现有的调制方法下,四端输出3-2 MC的电压增益较三端拓扑低,且该电压增益是与多个变量有关的表达
式.针对上述缺陷,提出一种输出协同调制的开关组合优化方法,该方法在单位调制周期时间内对同极性输出侧
和补偿侧进行协同调制,以提高有效矢量利用率.通过理论推导和分析可得,与现有调制方法相比,采用所提出方
法能将四端输出 3-2 MC电压增益提高到常规三端输出 3-2 MC的水平,同时使得四端输出 3-2 MC的电压增益是
一个只与输出不对称度有关的函数表达式.仿真结果表明,基于输出侧协同调制的开关组合优化方法能够实现输
入与输出功率的解耦,有效拓宽四端输出3-2MC的线性调节区间,同时使系统具有良好的输入与输出性能.
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Switch combination optimization method of four-terminal output matrix
converter based on output co-modulation
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Abstract: The four-terminal three-phase-two-phase matrix converter (3-2MC) with compensation units can effectively
improve the input performance of the matrix converter with two-phase independent load. Under the existing modulation
method, the voltage gain of the four-terminal output 3-2MC is lower than that of the three-terminal topology, and the
voltage gain is an expression related to multiple variables. In order to solve these problems, the article proposes a switch
combination optimization method for cooperative modulation on the output side. This method performs cooperative
modulation on the output side and the compensation side of the same polarity in unit modulation cycle time to improve
the effective vector utilization. By theoretical derivation and analysis, compared with the existing modulation methods,
the proposed method can improve the voltage gain of the four-terminal output 3-2MC to the level of the conventional
three-terminal output 3-2 MC, and make the voltage gain of the four-terminal output 3-2MC be a function expression
only related to the output asymmetry. The simulation results show that the optimal switch combination method based on
the output side cooperative modulation can not only realize the decoupling of input and output power, but also effectively
expand the linear regulation range of fore-terminal output 3-2 MC and make the system still have good input and output
performance.
Keywords: three-phase-two-phase matrix converter；voltage gain；cooperative modulation；switch combination
optimization；effective vector utilization；linear regulation

0 引 言

矩阵变换器是一种“绿色柔性变换器”,具有控
制自由度大、对电网谐波污染小和电磁兼容性能好

等优点,由于没有大容量储能单元,还具有功率密度
大、能量传递效率高和寿命长等特点[1-2].现有对矩
阵变换器的研究除了调制方法[3]、控制策略[4]外,还
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有学者针对工业现场中常见故障提出了诊断与容错

方法[5-6],其理论成果主要应用在电机驱动领域[7],工
业界针对钢铁、造纸等行业加工生产特点推出了相

关的矩阵变换器产品[1].
三相-两相矩阵变换器 (3-2MC)主要应用在对称

两相交流电机、带主副绕组的单相电机等场合[2].文
献 [8]针对三端输出 3-2MC的拓扑和调制方法进行
了详细的分析;文献 [9]针对独立调节两相负载条件
下输出功率中脉动量直接耦合到输入进而影响系统

性能的不足,提出了含电感补偿的四端输出 3-2MC
拓扑,并对该拓扑下的调制方法和闭环控制策略进行
了研究,所提出的间接控制策略能有效提升输入与输
出性能.
矩阵变换器电压增益低是限制其在交-交变换

场合使用的主要因素之一,国内外学者从拓扑结
构[10-16]和调制方法[17-18]这两个方面着手解决该缺

陷.基于Z源网络单元的矩阵变换器能实现宽广的

电压增益调节范围,但该网络中引入了体积较大的电
解电容,削弱了常规矩阵变换器体积小、功率密度高
的优点,同时Z源网络中的电容电压应力较高[10-12].
文献 [13]用Buck-Boost变换器替代原有的输出侧变
换器作为逆变级输出,但拓扑中引入了多个电容与电
感,不仅增加了体积和成本,而且使得各电容、电感
之间的参数差异对输出性能影响明显.文献 [14-15]
研究了多模块矩阵变换器,该变换器通过各模块输
出端的串联可以获得较高的输出电压,但拓扑需要至
少3 组隔离变压器和18个双向开关,体积和成本均
较高.文献 [16]研究了反向功率模式下的矩阵变换
器控制策略,由于在该模式下只能实现升压 (最小电
压增益Gmin = 1.155),限制了此类矩阵变换器的适
用范围.与前述方法相比,采用过调制方法[17-18]具有

无需增加硬件成本、控制灵活等优点,但也存在着电
压增益提升能力有限的缺陷.前期仿真研究显示:过
调制方法下的四端输出3-2MC脉动功率解耦不完全,
导致输入电流中低频谐波含量仍然较高.
在实现更大的调节范围时,为避免四端输出 3-

2MC因进入过调制区域导致输入与输出性能下降
的不足,本文研究了一种扩大四端输出 3-2MC线性
调节区间的输出协同调制开关组合优化方法.首先,
推导出三端输出独立调节两相负载条件下的3-2MC
电压增益,研究结果显示,在现有的调制方法下,三端
输出 3-2MC的电压增益仅与输出不对称有关,而四
端输出3-2MC的电压增益是一个多变量的函数表达
式,前者的最大电压增益高于后者,即在更大的调节

区间内四端输出3-2MC较三端输出拓扑更容易进入
过调制区间;其次,针对现有调制方法下有效矢量利
用率低造成四端输出3-2MC线性调节范围变窄的缺
陷,根据 3个输出电压调制函数的相互关系,提出一
种细化输出扇区划分方式,依据输出扇区特点提出
两类协同调制开关组合优化的方法,理论证明所提
出调制方法能将含电感补偿的四端输出3-2MC线性
调节范围提高到三端输出3-2MC的水平;最后,通过
Matlab/Simulink仿真验证了所提出的协同调制方法
能有效拓宽四端输出 3-2MC线性调节区域,同时使
系统在原有的过调制区间内仍然能够抑制输入低频

谐波,保持良好的静态与动态性能.

1 独立调节两相负载下三端输出3-2MC系
统电压增益分析

独立调节两相负载的三端输出3-2MC拓扑如图
1所示,该拓扑包括了 9个双向开关Sij(i = a, b, c,

j = u, v, w),输入侧含有用以消除输入电流中高频
谐波的LC滤波器.
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图 1 三端输出带两相负载的矩阵变换器拓扑

输出侧 1和输出侧 2的电压调制函数表达式分
别为ξ1 = M1 sin(ωot+ φ1),

ξ2 = M2 cos(ωot+ φ1) = εM1 cos(ωot+ φ1).

(1)

其中:M1和M2分别为输出侧1和输出侧2电压调制
函数的调制系数;输出不对称度 ε的表达式为 ε =

U2/U1,U1和U2分别为输出侧1和输出侧2的电压幅
值,且U2 ⩽ U1,即ε ⩽ 1;ωo为输出角频率;φ1为初始

相位,为简化推导过程,初始相位取值φ1 = 0.
矩阵变换器的电压增益定义为输出侧与输入侧

基波电压幅值的比值,对于如图1所示的独立调节两
相负载电压的三端输出 3-2MC而言,输出两相的电
压调制函数需要满足如下关系式:
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|ξ1|+ |ξ2| =

M1|sin(ωot+ φ1)|+ εM1|cos(ωot+ φ1)| ⩽ 1. (2)

由式(2)可推导得到调制系数M1的取值范围为

M1 ⩽ 1√
1 + ε2

. (3)

由式 (3)可得如图1所示的三端输出3-2MC电压
增益G1的表达式为

G1 =
U1

Ui
=

M1 × upn

Ui
⩽ 3

2
M1_ maxMrec cos γ =

3

2
√
1 + ε2

∈
[ 3

2
√
2
,
3

2

)
. (4)

其中:M1_ max为电压调制系数M1的最大值;upn为

虚拟母线电压,upn = 1.5MrecUi cos γ;Mrec为虚拟整

流侧调制系数,Mrec ⩽ 1; cos γ为输入侧功率因数;Ui

为输入电压的幅值.
由式 (4)可知,图1所示的3-2MC在独立调节两

相负载条件下的电压增益G1是一个仅与输出不对

称度ε有关,而与输出频率等负载参数无关的量,同
时该电压增益大于传统三相-三相矩阵变换器0.866
的线性调节范围.由式(4)和文献[9]附录中式(A7)可
知,独立调节图1中两相负载电压或电流条件下的系
统性能参数均是输出不对称度ε的函数.

2 输出协同调制开关组合优化方法及实现

2.1 现有调制方法的缺陷

文献[9]研究了一种含电感补偿单元的四端输出
3-2MC(拓扑如图2所示),通过合理调节输出侧与补
偿侧的调制函数式使得独立调节两相负载情况下的

输出脉动功率量仅在输出侧形成环路,没有耦合到输
入侧,输入与输出波形中的低频谐波被有效抑制,系
统性能得到了较大的提升.
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图 2 含电感补偿单元的四端输出3-2MC拓扑

文献 [9]所提出调制方法 (调制方法1)下的四端
输出3-2MC电压增益G表达如下:



G =
U1

Ui
=

M1 × Udc

Ui
⩽ 3

2
M1_maxMrec cos γ ⩽

3

2
√

(1+k|cos(φ2−φ1)|)2+(ε+k|sin(φ2−φ1)|)2
<G1,

k =
√
ωoLc(1− ε2)/

√
R2 + (ωoL)2.

(5)

由式 (5)可知:调制方法 1下的四端输出 3-2MC
电压增益G不仅与输出不对称度ε有关,而且受到输
出频率等参数的影响,其电压增益较式 (4)推导的三
端输出3-2MC电压增益小,即方法1无法同时兼顾高
电压增益和高输入与输出性能.造成上述缺陷的原
因是:调制方法1使得在任意时刻只对输出侧中某一
相负载或补偿电感进行充放电控制,导致在一个开关
周期Ts时间内有效矢量利用率低,影响四端输出3-
2MC的电压增益.

2.2 输出协同调制方法下的电压增益分析

四端输出 3-2MC的输出侧与补偿侧调制函数
ξ1、ξ2和ξL的表达式分别为

ξ1 = M1 sin(ωot+ φ1),

ξ2 = M2 cos(ωot+ φ1) = εM1 cos(ωot+ φ1),

ξL = ML sin(ωot+ φ2) = kM1 sin(ωot+ φ2).

(6)

由图2所示补偿侧与输出侧相互关系可知,在任
意输出扇区内至少有两端输出电压或电流的极性相

同.由文献 [9]的式 (15)可知:调制方法1使得系统在
任意时刻内仅对其中一相负载或补偿电感进行控制,
占用了过多的时间片,影响了系统电压增益.针对上
述调制方法的不足,本文提出一种开关组合的优化调
制方法 (调制方法2),该方法通过引入新的开关组合,
对同极性输出侧和补偿侧进行协同调制控制,以达到
提高单位开关周期时间内有效矢量利用率的目的.
输出协同调制开关组合优化方法下的输出扇区

划分为大扇区和小扇区两类,大扇区划分方式仍然以

I II III IV VIV

I-1 II-1 III-1 IV-1 V-1 VI-1

I-2 II-2 III-2 IV-2 V-2 VI-2

ζ
2

ζL

ζ
1

0° 360°270°90°

φ φ
1 2
-

180°

180° + φ φ
1 2
-

图 3 输出扇区划分方式
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输出侧与补偿侧调制函数的过零点为依据,有扇区
I∼扇区VI共6个扇区,每个大扇区内的小扇区划分
方式以调制函数的交点作为依据,即每个大扇区被划
分成两个小扇区,输出扇区划分方式如图3所示.

在输出扇区 I和扇区 IV中,输出侧与补偿侧3个
调制函数呈水平坐标轴倒影的关系,即输出扇区 I与
扇区 IV的情况相同,分析电压增益时只需研究这两
个扇区中的一个.当输出矢量处于扇区 I-1部分,在所
提出的调制方法2下输出调制函数需要满足如下关
系式:

|ξ2|+ |ξL| =

M2|cos(ωot+ φ1)|+ML|sin(ωot+ φ2)| ⩽ 1. (7)

由于函数 |ξ2|和函数 |ξL|在 I-1区间内均是单调
递减的,由式 (7)可得输出侧1的调制系数M1在扇区

I-1内的取值范围为

M1 ⩽ 1

|ε+ k sin(φ1 − φ2)|
. (8)

调制系数M1上限值是不对称度 ε的函数,且为
不对称度ε的单调递减函数,在输出扇区I-1中的调制
系数M1最大值为M1_ max > 1/

√
1 + ε2.

当输出矢量处于扇区 I-2部分,在所提出的调制
方法2下输出调制函数需要满足如下关系式:

|ξ1|+ |ξL| =

M1|sin(ωot+ φ1)|+ML|sin(ωot+ φ2)| ⩽ 1. (9)

由式 (9)可得调制系数M1在扇区 I-2内的取值范
围为

M1 ⩽ 1

|sin(φ1 − φ2)|
. (10)

由式 (10)可知,调制系数M1最大值在输出扇区

I-2内为M1_ max >1.
输出扇区 II和扇区V中, 3个调制函数的极性相

同,在分析电压增益时只需分析这两个扇区中的一
个.以输出矢量处于扇区 II为例,由于主输出和补偿
输出的电压的极性相同,只需输出幅值最大的相 (输
出侧1)所对应的调制函数满足如下关系式:

|ξ1| = M1|sin(ωot+ φ1)| ⩽ 1. (11)

由式 (11)可得调制系数M1在扇区 II内的最大值
为M1_ max >1.
由于输出扇区 III和扇区VI中3个调制函数之间

呈相对横坐标轴水平倒影的关系,即在分析电压增益
时只需分析其中一个扇区中的调制函数.若输出矢
量处于扇区 III-1区间,则在所提出的调制方法下输
出侧1和输出侧2的调制函数需要满足如下关系式:

|ξ1|+ |ξ2| =

M1|sin(ωot+ φ1)|+M2|cos(ωot+ φ1)| ⩽ 1. (12)

由式 (12)可得主输出调制函数的调制系数M1

在扇区III-1内的取值范围为
M1 ⩽ 1√

1 + ε2|sin(ωot+φ1−∆)|
<

1√
1+ε2

,

∆ = a tan(ε) ∈ (0 ∼ 45o).

(13)

若输出矢量处于扇区 III-2区间,则此时调制函
数 |ξ2|与 |ξL|之和小于在扇区 III-1内的最大值,在 III-
2扇区中实现线性调节,调制系数M1的取值仍满足

在式(13)中的取值范围M1 < 1/
√
1 + ε2.

由本节推导结论可知,在所提出的调制方法2下,
要使独立调节两相负载的四端输出3-2MC在 I∼VI
的6个扇区内均能实现线性调节,需上述3组不同输
出扇区下的调制系数M1最大值为

M1_ max = 1/
√
1 + ε2,

由此可得在调制方法 2下如图 2所示 3-2MC的电压
增益G的表达式为

G =
U1

Ui
⩽ 3

2
M1_ maxMrec cos(γ) = 3

2
√
1 + ε2

. (14)

由式 (14)可知,采用优化开关组合的调制方法不
仅将四端输出3-2MC的电压增益提高到了三端输出
3-2MC电压增益的水平,同时该电压增益表达式仅与
输出电压不对称度ε有关,即该调制方法避免了输出
频率等负载参数对系统电压增益的影响.若系统参
数设置为:负载电阻R = 20Ω,负载电感L = 7.5mH,
补偿电感Lc = 15mH,输出不对称度ε = 0.75,输出
频率fo = 60Hz,则采用调制方法1下的系统最大电
压增益为G = 0.942,调制方法2下的系统最大电压
增益为G = 1.2,即本文所提出的调制方法2扩大了
线性调制区间,使得系统在线性调节下的电压增益提
高了 27.4 %,电压增益的提升效果明显.图 4为所提
出优化开关组合调制方法和文献[9]所提出方法下系
统电压增益G与输出不对称度ε的关系曲线.

!"1
( = 35 Hz)fo

!"1
( = 60 Hz)fo

!" 1
( = 95 Hz)fo

!"2

1.00

1.20

1.40

1.60

0 0.25 0.50 0.75 1.00

#$%&'(ε

)
*
+
,
-
.

G

图 4 不同调制方法下G与ε的关系曲线
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2.3 所提出调制方法下有效矢量作用时间计算

当输出矢量处于输出扇区中的 I、III、IV和VI
中时,任意时刻有且仅有两个输出调制函数同极性 (1
类输出扇区),而当输出矢量处于输出扇区中的II和V
扇区中时,任意时刻3个输出调制函数同极性 (2类输
出扇区),因此本节分别讨论所提出协同调制方法在
这两类输出扇区下的有效矢量占空比与作用时间表

达式.
2.3.1 调制方法2在1类输出扇区下的有效矢量

作用时间䇑㇇

四端输出3-2MC采用间接式双空间矢量调制方
法,为便于分析,将输入侧与输出侧等效成虚拟电流
源型整流+电压源型逆变的形式.输入侧电流旋转
空间矢量如图5所示.当输入空间矢量处于第 II扇区
时,虚拟整流侧有效矢量占空比表达式为

dα = Mrec sin θi,

dβ = Mrec sin
(π
3
− θi

)
,

θi = ωit−
π

6
, ωit ∈

[π
6
,
π

2

]
.

其中: dα、dβ为两个有效矢量的占空比表达式; θi为
矩阵变换器输入端电流 ipabc基波合成空间矢量 Iref

所在扇区内的夹角, 0 ⩽ θi ⩽ π/3.

d Iα ac

d Iβ bc

ib

IIIII

I
ref

ia

Iab

Icb

ic

Ica

Iba

IV

V
VI

Ibc

θ i

Iac

I

图 5 输入侧电流旋转空间矢量

对于任意输出扇区内,其虚拟逆变侧有效矢量占
空比设定为 

du = M1|sin θ1|,

dv = M2|cos θ1|,

dw = ML|sin θ2|.

(15)

其中: θ1、θ2分别为输出侧与补偿侧电压空间矢量在
扇区内的角度,该值由输出角频率及初始相位决定.

间接式双空间矢量调制方法是将输入侧电流空

间矢量与输出侧电压空间矢量的调制过程相结合,以
输入矢量处于 I扇区、输出矢量处于 I-1扇区为例,由
式 (15)和 (16)可得所提出的优化开关组合调制方法

下有效矢量作用时间表达式分别为

T1 = dudαTs,

T2 = dvdαTs,

T3 = T2 + dwdαTs,

T4 = T3 + dudβTs,

T5 = T3 + dvdβTs,

T6 = T5 + dwdβTs,

d0 = (Ts − T6)/Ts.

(16)

其中:T1 ∼ T6分别为有效矢量作用时间;Ts为开关

周期; d0为零矢量占空比.
图6为输入 I扇区∼输出 I-1扇区下开关组合顺

序示意图.由图6可知,在0 ∼ T1时间段内 (协同调
制区间1),由于采用输入线电压ebc对输出侧1和补
偿侧同时进行充电,与调制方法1相比节省了dudαTs

时间段;在T3 ∼ T4时间段内 (协同调制区间2),采用
输入线电压eac对输出侧1和补偿侧同时进行充电,
此时节省了dudβTs时间段.由于上述两个时间段内
对两相进行协同调制,一个开关周期Ts内共节省了

du(dα + dβ)Ts时间段.
d d Tu sα

!"#
$%&1

d d Tv sα d d Tw sα

d d Tu sβ

d d Tv sβ
d d Tw sβ d T

0 s

!"#
$%&2

T
1

T
2

T
3

T
4

T
5

T
6

Ts

图 6 输入 I扇区-输出 I-1扇区下开关组合顺序

2.3.2 调制方法2在2类输出扇区下的有效矢量
作用时间䇑㇇

以输入矢量处于 I扇区,输出矢量处于 II-1扇区
为例,由式 (15)和 (16)可得所提出的优化开关组合调
制方法下有效矢量作用时间表达式分别为

T1 = dwdαTs,

T2 = dvdαTs,

T3 = dudαTs,

T4 = T3 + dwdβTs,

T5 = T3 + dvdβTs,

T6 = T3 + dudβTs.

(17)
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图7为输入 I扇区-输出 II-1扇区下输出开关组
合顺序示意图.由图7可知,在0 ∼ T1时间段内 (协
同调制区间 1-1),采用输入线电压 ebc对输出侧 1、
输出侧2和补偿侧三者同时进行充电,此时节省了
2dwdαTs时间段;在T1 ∼ T2时间段内 (协同调制区
间1-2),对输出侧2和补偿侧两相同时进行充电,此
时节省了 (dv − dw)dαTs时间段;在T3 ∼ T4时间段

内 (协同调制区间2-1),采用输入线电压eac对输出侧

1、输出侧2和补偿侧三者同时进行充电,此时节省
了2dwdβTs时间段;在T4 ∼ T5时间段内 (协同调制
区间2-2),对输出侧2和补偿侧两相同时进行充电,此
时节省了 (dv − dw)dβTs时间段.由于两个时间段内
对多相进行协同调制,一个开关周期Ts内共节省了

(dv + dw)(dα + dβ)Ts时间段.
d d Tw sα

!"#$%&1-1

d d Tv sα

d d Tw sβ

d d Tv sβ

d d Tu sβ

T
1

T
2

T
3

T
4

T
5

T
6

Ts

d d Tu sα

!"#$%&1-2

!"#$%&2-1

!"#$%&2-2

d T
0 s

图 7 输入 I扇区-输出 II-1扇区下开关组合顺序

3 仿真与分析

建立仿真模型,采用仿真软件Matlab / Simulink
对所提的调制方法2进行验证,并对调制方法1和调
制方法2的仿真结果作对比.系统参数设置如下:输
入电压幅值Ui = 110

√
2V,输入频率fi = 50Hz,输入

滤波电感Lf =3mH,滤波电感等效电阻Rf =0.12Ω,
输入滤波电感Lf上的并联阻尼电阻Rd = 30Ω,输
入滤波电容Cf = 13.2µF,负载电阻R = 20Ω,负载
电感L = 7.5mH,补偿电感Lc = 15mH,开关频率
fs = 10 kHz,调制系数取M1 = 0.6和M1 = 0.8两种

情况进行仿真对比分析.由上述参数可得调制方法1
下的线性调节范围内M1的取值为M1 ⩽ 0.626,调制
方法2下的线性调节范围内M1的取值为M1 ⩽ 0.8.
图8为调制方法1下输入与输出电流的动态仿

真结果.由图8可知,在线性调制范围内 (M1 = 0.6),
输入与输出侧稳态性能良好,经Simulink中的FFT模
块分析得:输入电流 iabc的THD分别为3.4 %、3.35 %
和3.4 %,负载电流 io1和 io2的THD分别为1.31 %和
1.64 %.由图8(a)可知,在0.2 s处由线性调制进入到
调制方法1的过调制区间 (M1 = 0.8),输入电流 iabc

畸变明显,由图8(c)所示的FFT分析可知,方法1在过

调制区间内使得输入电流 ia中含有与输入、输出

频率有关的低频谐波,上述低频谐波的频率分别为
70 Hz和170 Hz,含量分别为7.6 %和7.7 %,该频率值
与文献 [9]中式 (A6)的低频谐波分析结果一致.由上
述分析过程可得如下结论:过调制方法无法对图2所
示拓扑实现输出脉动功率量的完全解耦,单纯依靠
过调制方法提升电压增益仍然会使输入电流中引入

一定的低频谐波量,因此扩大线性调节范围的意义明
显.
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图 8 方法1调节下M1由0.6切换到0.8的动态仿真结果

图 9为调制方法 2下输入与输出电流的动态仿
真结果.由图9(a)和图9(b)可知,在方法1的过调制区
间内,方法2由于对输出侧和补偿侧进行了协同调制,
使得系统在方法1下的过调制区间内仍然能获得良
好的线性控制性能.由图 9(c)所示的FFT分析可知,
输入电流中频率为 70 Hz和 170 Hz的低频谐波含量
分别被抑制到了0.11 %和0.66 %,即此时采用电感作
为补偿单元的3-2MC在方法2下仍然能有效抑制独
立调节两相负载时引起输入电流中的低频谐波,同时
扩大了线性调节的范围.
表1为方法1和方法2在输出60 Hz条件下的输

入与输出性能数据,由表 1可知:两种不同调制方法
使系统在线性调节区间内 (M1 = 0.6)的性能相当,输
入与输出的电流谐波含量小,实际输出不对称度与设
定值ε = 0.75非常接近.在调制系数M1较大时 (M1

= 0.8),系统在方法2下仍然能保持良好的稳态性能,
原有输入与输出电流中的低频谐波被有效削弱.
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图 9 方法2调节下M1由0.6切换到0.8的动态仿真结果

表1 不同调制方法下输入输出性能数据

M1
调制

方法

输出不

对称度

输入电流 ia

THD / %

输出电流

THD / %

电压

增益

0.6
方法1 0.74 3.4 1.31、1.64 0.895

方法2 0.742 3.72 1.13、1.46 0.899

0.8
方法1 0.747 4.13 4.93、5.85 1.13

方法2 0.745 2.52 0.94、1.23 1.19

图10为输出35 Hz、调制系数M1 = 0.8条件下,
采用调制方法 2的系统输入与输出稳态仿真结果.
由图 10可见,在方法 1的过调制区间内,所提出调
制方法 2使得系统输入电流 iabc呈三相对称,输出
两相负载电流相位差90◦.经Simulink中的FFT模块
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图 10 调制方法2下输出为35Hz的稳态仿真结果

分析可得: 35 Hz输出条件下的三相输入电流THD分
别为2.56 %、2.54 %和2.56 %,输出负载电流THD分
别为1.1 %和1.65 %,输出电流不对称度为0.744 3,与
设定值ε = 0.75接近.

4 结 论

针对现有调制方法下四端输出3-2MC的电压增
益受输出频率等参数影响较大,且最大电压增益较
三端输出拓扑小的缺陷,本文提出了一种扩大线性调
节区间的开关组合优化调制方法.该方法在输出三
相调制的重叠时间段内进行协同调制,以达到提高单
位开关周期时间内有效矢量利用率的目的.由理论
推导可知,采用所提出调制方法能将四端输出3-2MC
的电压增益提高到三端输出拓扑的水平,同时使得电
压增益是一个仅与输出不对称度有关的量.仿真结
果表明,基于输出侧协同调制的开关组合优化方法不
仅仍然能实现输入与输出功率的解耦,而且与现有的
调制方法相比,所提出调制方法使得四端输出3-2MC
的线性调节区间拓宽了27.4 %,同时使系统具有良好
的输入与输出静态与动态性能.
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