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0 引言

多电平变流器在许多大容量场合都得到了广泛
的应用，在轧钢、提升机等场合，使用高压大容量多
电平变流器可以实现对电机的高性能控制［1鄄5］。 机车
牵引、船舶推进等场合对变流器的体积、重量和功率
密度等有较高的要求。 由于机车在运行过程中频繁
起停，电机制动时的能量往往通过卸荷电阻转变为热
量加以消耗，造成严重的能量浪费，因此为了提高电
能利用效率，一般还要求变流器具有能量双向流动能
力，实现电机的四象限运行［6鄄7］。

采用二极管箝位型多电平变流器进行“背靠背”
连接，是一种应用较多的四象限多电平变流器拓扑
结构［8鄄10］。 文献［8］将 2 组二极管箝位型三电平变换
器背靠背连接，用于 3 MW 直驱型风力发电系统。 然
而二极管箝位型多电平变流器存在电容电压均衡问
题，在三电平以上不能稳定运行［11］，因此不容易扩展
到 6 kV 以上的场合。 采用级联结构的多电平变换
器具有模块化程度高的优点，且通过增加级联个数可
以进一步提高变换器的输出电压等级，因此在 6 kV
以上场合获得了广泛的应用 ［１２鄄１３］。 为了实现四象限
运行，文献［14］将传统级联 H 桥型变换器中的三相
不控整流桥用 PWM 整流器代替，文献［15］利用 ２
个 H 桥背靠背连接构成一个单元，级联后同样可以
实现四象限运行。 文献［16］则采用半桥 PWM 整流
器，进一步降低了系统成本。 然而文献［12鄄16］介绍
的变换器中都存在工频变压器，该变压器的成本高，
且体积、重量庞大，因此降低了整个变流器的功率密
度，并带来了相应的载重和空间浪费。

随着磁性材料技术发展和开关器件制造技术的
进步，目前采用中高频变压器组成新型多电平变流器
已经得到了越来越多的重视，并产生了很多实用化成

果［１7鄄１9］。 本文基于中频（5 kHz）变压器，提出了一种四
象限多电平变流器拓扑结构，省去了传统的工频变压
器，减小了系统的体积和重量，提高了变流器的功率
密度。 本文提出的变流器可以直接与高压电网相接，
并实现变流器网侧高功率因数。 通过控制变流器的
工作状态，可实现能量双向流动。 由于采用了级联
结构，因此变流器的扩展性好，通过增加级联个数可
进一步提高工作电压。 此外变流器还具有模块化程
度高、维护简单的优点，因此具有较好的应用前景。

1 拓扑结构

本文提出的四象限变流器拓扑结构如图 1 所
示，其中输入侧为高压工频交流电，经滤波电感后
经过级联 H 桥型变流器得到多个直流电源，N 表示
Ｈ 桥的个数。 各级 H 桥的交流侧输出电压用 uH鄄1、…、
uH鄄N 表示；各直流母线电压分别用 Udc鄄1、…、Udc鄄N 表示；
各直流电源经过原边中频 H 桥后，变换为中频方波，
分别用 uM鄄1、…、uM鄄N 表示；各中频方波电压经中频变
压器后，再由副边中频 H 桥变换为直流电压，用 Udc鄄0

表示；流入中频变压器各绕组的电流分别用 iT鄄0、…、
iT鄄N 表示；副边中频 H 桥的交流侧输出电压为 uM鄄0，经
三相逆变器后驱动电机。

图 1 的变流器中，各直流电容电压保持相同，各
开关器件的电压等级相同，有利于器件选型。 当需
要提高输入（输出）侧的工作电压等级时，可以增加
中频变压器的独立绕组个数，并采用原边（副边）各
直流母线串联等形式加以实现，因此具有较好的扩展
性。 通过控制变流器输入侧各 H 桥单元的工作模式，
可以实现输入电流近似正弦以及变流器的单位功率
因数运行，降低谐波含量，消除变流器运行时的无功
功率。

2 功率传输模型

电网电压用相量 Ug 表示，电感电压用相量 UL 表
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示，输入变流器的电流基波近似正弦，用相量 Ig 表示，
变流器的输入侧各 H 桥的输出总电压的基波用相
量 UH 表示，则各相量的空间近似关系如图 2 所示。
其中， β 表示电网电流滞后电网电压的角度；γ 表示
电感电压超前电网电流的角度，在忽略线路及滤波
电感的电阻时，γ 近似为 90°。

在图 2 规定的相位关系下，电网发出的平均功
率为：

Pg= 1
2 Ug × Ig cosβ （1）

当通过控制 UH，使电网电压、电流同相位时，即
实现了变流器的单位功率因数运行，此时忽略电感电
阻损耗，则送入变流器的功率即为电网发出的功率，
如式（2）所示。

Pin= 1
2 Ug × Ig （2）

假设各开关器件理想，忽略线路电阻损耗，式（2）
中注入变流器的能量一部分存储于电容之中，其余部
分则流入后续各中频 H 桥中。 因此通过改变流入变
流器的电流 ig，即可以实现对电容电压 Udc鄄1、…、Udc鄄N

的控制，控制框图如图 3 所示。
图 3 中，U *

dc 鄄 total 表示 N 个直流母线电压之和的
给定值，经过 PI 控制器后与电网电压 ug 相乘，得到

电感电流的给定值 i*g，此时 i*g 为与 ug 相位相同的正
弦信号。 由于电流环的给定信号为工频交流信号，
因此电流环控制器选择比例谐振（PR）调节器 ［4］，谐
振频率点设置在工频，调节器的输出为各 H 桥输出
的总电压 uH鄄total，每个 H 桥的输出电压为 uH鄄total ／N。

实际运行中由于系统非理想，各 H 桥的输出电
压 uH鄄1、…、uH鄄N 不可能完全相同，因此流入各 H 桥的
能量不同，导致各电容电压 Udc 鄄1、…、Udc 鄄N 的变化趋
势不同，若不加以控制，将出现母线电容过压或欠压，
导致变流器无法正常运行，危害设备安全。 本文提
出的方案是通过对各中频 H 桥的输出电压 uM鄄1、…、

uM鄄N 以及副边中频 H 桥的输出电压 uM鄄0 进行控制，
达到维持各电容电压平衡的目的。

各中频 H 桥的输出电压 uH鄄1、…、uH鄄N 以及 uM鄄0 均
为 5 kHz 方波信号，经过输入电感 LT 后与中频变压
器绕组相连。 近似认为中频变压器理想，穿过各绕
组的磁通相同，则此时可由图 4 所示的等效电路分
析能量传输规律。

图 4 中，各直流母线电容电压在运行时稳定于
Udc，并定义特征函数 f（θ）= （π- θ ）θ，则以 uM鄄i 为研
究对象，其发出的平均功率 Pi 为［17］：
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图 1 基于中频变压器的四象限变流器拓扑
Fig.1 Four鄄quad converter topology based on middle鄄frequency transformer
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图 2 变流器输入侧相量图
Fig.2 Input鄄side phasor diagram of converter
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图 3 整流器控制框图
Fig.3 Block diagram of rectifier control

图 4 中频变压器与中频 H 桥等效电路
Fig.4 Equivalent circuit of middle鄄frequency

transformer and H鄄bridge
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� � � � � Pi= U 2
dc

πωNLT
鄱
j＝0

�N
（π- θij ）θij�=

U 2
dc

πωNLT
鄱
j＝0

�N
�f（θij）∝鄱

j＝0

�N
f（θij） （3）

其中，θij 表示第 i 个电压与第 j 个电压的相位差，即
θij= θi- θj，θi（i = 0，1，…，N）表示电压 uM 鄄 i 的相位，各
电压相位均属于区间［-π，π］，特别地，规定 uM鄄0 的
相位为 0，即 θ0=0。 由式（3）可以看出，在保持其余电
压相位不变的情况下，通过控制 θi 即可改变 Pi。

采用正弦函数对 f（θ）进行近似逼近，并令方差
最小，于是有：

min
π

-π乙 ［ f（θ）-Asin θ］2dθ （4）

求解后，得：
A=8 ／π （5）

特征函数及逼近函数波形如图 5 所示。

将式（5）代入式（3）并化简，近似可得各电压源
输出的功率为：

Pi= 8U2
dc

π2ωNLT
鄱
j＝0

�N
sin（θi-θj） （6）

在实际运行过程中，设计 LT 较小以节省体积和
重量并减少材料使用量，各中频 H 桥的工作相位 θi
（i = 0，1，…，N）均在 0 附近，因此式（6）可进一步化
简为：

Pi= 8U2
dc

π2ωNLT
（Nθi-鄱

j＝0

�N
θj） （7）

由于 θ0=0，代入式（7），得：

P0=- 8U2
dc

π2ωNLT
鄱
j＝0

�N
θj （8）

由式（7）、（8）可得：

θi= （Pi-P0）π
2ωLT

8U2
dc

（9）

实际系统的控制目标是平衡各直流母线电容，
电容电压控制环的输出量为功率值，由此可得系统的
功率控制框图如图 6 所示，其中 j=1，2，…，N。 图 6
中，U *

dc 表示各直流电容电压的给定值，Udc 鄄0 的电压
环得到 P0，Udc鄄1、…、Udc鄄N 的电压环输出分别为 P1、…、
PN，减去 P0 后再经过比例环节，得到 θ1、…、θN。

图 6 中所示的电容电压控制方法的运行过程如

下：当第 j 级电容电压的实际值 Udc 鄄 j 小于参考电压
U *

dc 时，控制器动作导致 Pj 减小，因此其工作相位减
小，由此导致电容电压升高；当第 j 级电容电压的实
际值 Udc鄄j 小于参考电压 U *

dc 时，控制器动作导致 Pj 增
大，因此其工作相位增大，导致电容电压降低。 由该
过程可知，稳定运行时，电容电压 Udc鄄 j 将稳定于 U *

dc。
图 6 中 P0 在控制过程中起前馈补偿作用，当负载功
率突然增加（减小）时，Udc 鄄0 减小（增加），P0 减小（增
加），从而导致各中频 H 桥的工作相位增加（减小），
达到维持电容电压 Udc鄄0 的目的。 由图 6 的控制框图
可以实现各电容电压趋于相同的给定值 U *

dc，即实现
各电容电压的平衡控制。 此时 U *

dc 如式（10）所示：

U *
dc= 1

N 鄱
j＝1

�N
Udc鄄j （10）

3 调制算法及四象限运行策略

变流器的输入侧采用级联 H 桥型结构，各 H 桥
的参考电压相同，由文献［4］可知，图 1 中第 1 级 H
桥的输出电压可以表示为：

uH鄄1= Udc鄄1（xL-xR）
2π +鄱

n＝1

�+∞ 4Udc鄄1

nπ$ %×

� � � cos（nωc t）cos n（xL+xR）4 sin n（xL-xR）4$ % （11）

其中，xL、xR 分别为 H 桥左、右桥臂在一个开关周期
内的脉冲净面积［4］，ωc 为载波频率。 当 xL、xR 之和为
2π 时，可以消去所有的开关频率奇数倍谐波。 对于
N 级级联 H 桥型变流器，各级 H 桥的载波相位依次
相差π／N 时，还可以消去开关频率 2Nm（m 为自然
数）倍之外的偶数倍谐波，因此等效开关频率将等
效提高为原来的 2N 倍。

由此可得级联 H 桥型整流器的调制流程如下：
a. 确定 H 桥的参考电压 uref；
b. 根据式（11），uref = ［Udc 鄄 1（xL - xR）］ ／ （2π），得

xL-xR=2πuref ／Udc鄄1；
c. 为消去开关频率奇数倍谐波，有 xL+xR=2π；
d. 确定左、右桥臂的脉冲净面积，xL=πuref／Udc鄄1+

π，xR=-πuref／Udc鄄1+π；
e. 根据左、右桥臂的脉冲净面积得到脉冲波形。
其余各级 H 桥的左、右桥臂的计算流程相同，而

计数器的初始值不同，从而实现数字载波的相移效果。
为实现电机的四象限运行，需要变流器具备能量
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图 5 特征函数及逼近函数波形
Fig.5 Waveforms of f（θ） and equivalent function

图 6 电容电压控制框图
Fig.6 Block diagram of capacitor voltage control
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双向流动的能力。 负载侧三相逆变器采用 PWM，可
以输出三相参考指令电压，满足电机正反转和加减速
控制。 在电机加速过程中，能量由网侧流向电机侧；
在电机减速过程中，能量由电机侧流向网侧。

当能量由网侧流向电机侧时，根据图 3 给出的
控制框图，控制网侧直流母线电压之和保持为恒定
值且输入侧保持单位功率因数，此时网侧电压与电流
保持同相，能量由电网输送到各 H 桥的直流电容和
负载中。 系统通过采集各直流电容的电压，调整输
入中频变压器各绕组的相位。 此时中频变压器网侧
各绕组的相位超前负载侧绕组的相位，相位差由需要
从网侧传递到负载侧的能量大小决定，如图 6 所示。
当能量由电机侧流向网侧时，此时为控制网侧直流母
线电压之和保持为恒定值且输入侧保持单位功率因
数，网侧电压与电流保持反相。 系统根据各直流电容
的电压，调整输入中频变压器各绕组的相位。 此时中
频变压器负载侧绕组的相位超前网侧各绕组的相
位，相位差由从负载侧传递到网侧的能量大小决定。

4 实验验证

采用 F28335 浮点型 DSP 作为控制器，DSP 通
过数据线将数据写入 CPLD，CPLD 负责完成 PWM
信号的生成、编码以及传输。 主电路采用 IRF640 作
为开关器件，驱动芯片选择 HCPL-315J。 变流器输入
侧采用 2 级 H 桥级联，滤波电感为 1 mH。 变流器负
载使用三相阻感负载，电阻为 50 Ω，电感为 1 mH。

变流器中各器件的开关频率均为 5 kHz；各级直
流电容电压参考值为 80 V；输入侧交流电采用调压
器获取，相电压幅值为 120 V；各直流母线电容采用
2 个 2200 μF 的电容并联，容值为 4400 μF。

图 7 为输入侧变流器工作于不控整流时的电网
电压 ug 和电流 ig，此时 Udc鄄1 和 Udc鄄2 上分别跨接 50 Ω
的电阻负载。 图 7 的电流为典型二极管整流器的电
流波形，受输入侧电感 Lg 的影响，其相位滞后电网
电压 ug，且含有大量的谐波电流。

图 8 为采用 PWM 整流后的电网电压 ug 和电流
ig 波形。 可以看出 ug 与 ig 同相位，表明采用 PR 调节
器可以实现对 50 Hz 正弦信号的无静差跟踪，消除
了无功功率，提高了线路的传输能力；由于采用多电
平 PWM，电网电流正弦度较高，减少了对电网的谐
波污染。

图 9 为变流器输入侧的交流电压 uH鄄1、uH鄄2 以及
二者电压之和 uH鄄1+uH鄄2。 可见，uH鄄1、uH鄄2 均为三电平
PWM 波，二者幅值近似相同，表明此时两直流母线
电容电压 Udc鄄1、Udc鄄2 近似相等，验证了变流器中电容

电压均压特性良好；uH鄄1+ uH鄄2 为五电平 PWM 波，这
是由于采用了第 3 节中给出的调制算法，将系统的
开关频率提高为了原来的 4 倍，改善了输出电压的
波形质量。

图 10 为 uH鄄1+uH鄄2 的谐波分析，其中最低次开关
频率整数倍的谐波出现在 20 kHz 位置，这与式（11）
的理论结果吻合，表明本文对 PWM 算法的建模正确，
第 3 节中的调制算法流程有效、可行。

图 11 为变流器运行过程中，中频变压器绕组 1
的输入电压 uM鄄1 与电流 iT鄄1。 由 uM鄄1 的幅值可以看出，
此时 Udc鄄1 稳定在 90 V，与设定值相同。 由 uM鄄1 与 iT鄄1
的相位关系可知，当输入电压为正时，输入电流为正；
当输入电压为负时，输入电流为负。 因此输入绕组 1
的功率为正。

图 7 电网电压与电流（二极管整流）
Fig.7 Grid voltage and current（diode rectifier）
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图 8 电网电压与电流（PWM 整流）
Fig.8 Grid voltage and current（PWM rectifier）
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图 9 变流器输入侧交流电压
Fig.9 Input鄄side AC voltage of converter
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图 10 输入侧交流电压的谐波分析
Fig.10 FFT of input鄄side AC voltage
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� � 图 12 为中频变压器绕组 2 的输入电压和电流
波形，uM鄄2 的幅值表明 Udc鄄2 维持在 90 V 附近，与系统
的设定电压相同。 当电压在正半周期内时，电流由
负变正，总功率为正；当电压在负半周期内时，电流
由正变负，总功率为正。 因此绕组 2 的输入功率为
正。 图 11 和图 12 的实验结果表明，此时绕组 1、2 输
入功率均为正，这与能量通过绕组 1、2 传递到负载
的工作状况吻合。

图 13 给出了副边绕组的输入电压与电流，uM 鄄0

的峰峰值为 180 V，表明 Udc鄄0 稳定运行于 90 V，验证
了本文提出的电容电压控制算法的正确性。 图 13
中 uM鄄0 与 iT鄄0 保持反相，因此输入绕组 0 的功率为负，
这表明能量通过绕组 0 供给负载，与实际能量流动
方向相同。

图 14 为此时变流器输出的三相电流波形，分别
用 ia、ib 和 ic 表示，可以看出三相电流均为近似正弦，
幅值相同，频率相同，相位互差 120 °，表明变流器输
出的三相正弦电流正常。

为了实现能量双向流动，使变流器的输出端经电
感后接三相反电动势运行，三相反电动势由三相电网
经隔离变压器和调压器后降压得到。 通过调整变流
器输出电压的幅值和相位，即可改变功率的流动方向。

图 15 给出了能量双向流动时输入侧的电网电
压和电流波形。 观察图 15 中的电流波形可知，开始
时电压、电流相位相反，表明功率由负载流向电网；
从 75 ms 附近开始，经过 50 ms 左右的过渡过程，电
流与电压相位变为相同，表明能量由电网流向负载，
验证了本文提出的变换器具有四象限运行能力。

图 16 是变换器负载突变情况下的动态实验波
形，开始时能量由负载流向电网，因此图 16 中左侧

30 ms 内，电压、电流相位近似相反，之后能量由电网
流向负载，电流与电压的相位迅速变为相同，输入侧
保持了较高的功率因数。 整个动态过程中，两直流
电容电压近似保持不变，表明本文提出的变换器控制
策略正确可行。

实验结果表明，本文提出的变流器拓扑结构工
作正常，提出的调制算法可以实现变流器输入侧的
电流与电压同相位，使系统运行于单位功率因数，降
低输入电流的谐波含量；通过对各中频 H 桥进行控
制，可以使各直流母线电容电压维持在设定值，实现
能量的双向流动。 变流器的输出侧采用三相逆变桥，
可以驱动三相电机负载，实现对电机的高性能控制。

图 13 中频变压器副边绕组的电压与电流
Fig.13 uM鄄0 and iT鄄0 of middle鄄frequency transformer

t：100 μs ／ div

u M
鄄0
： 5
0
V
／d
iv

i T鄄
0：
2
A
／d
iv

uM鄄0

iT鄄0

图 11 中频变压器绕组 1 的电压与电流
Fig.11 uM鄄1 and iT鄄1 of middle鄄frequency transformer
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图 12 中频变压器绕组 2 的电压与电流
Fig.12 uM鄄2 and iT鄄2 of middle鄄frequency transformer
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图 14 三相负载电流
Fig.14 Three鄄phase load currents

图 15 能量双向流动时输入侧电压、电流波形
Fig.15 Waveforms of input鄄side voltage and

current for bi鄄directional power flow
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图 16 直流母线电压动态波形
Fig.16 Dynamic waveforms of DC鄄bus voltage
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5 结论

本文提出了一种适合于机车牵引的四象限变流
器拓扑结构，该变流器输入侧采用级联 H 桥结构，
可以通过滤波电感直接与高压电网相连，从而省去
了传统的工频降压变压器，降低了系统的体积、重量
和成本。 采用中频 H 桥和中频变压器，可以实现能
量的双向流动，并显著节省材料。 由于可以实现能
量双向流动，因此可以四象限运行，将电机制动的能
量反馈入电网，起到较好的节能作用。 本文提出的
变流器拓扑具有功率密度高的特点，因此适合于机
车等对空间和重量等要求较高的场合。 本文分析了
变流器中能量的传递规律以及对电容电压的影响，
提出了相应的电容电压控制算法和调制策略。 实验
结果表明该拓扑结构工作正常，所提出调制策略和控
制算法正确可行，且具有计算量小、工作可靠的特
点，应用前景较好。
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Assistant decision making scheme for construction projects of power network
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Abstract： An assistant decision making scheme improving the operating efficiency is proposed for the
construction projects of electric power network. Its index system is set in six aspects：power system stability，
equipment utilization rate，power supply reliability，power quality，coordinated network promotion and economic
development，based on which，an assistant decision making model is established in three aspects：project
mark，unit investment mark and integrated optimization，and the corresponding algorithms are given.
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Four鄄quad multilevel converter
GAO Zhigang1，DONG Lei1，LIAO Xiaozhong1，ZHUANG Yaping2，ZHOU Dejia2

（1. Beijing Institute of Technology，Beijing 100081，China；
2. Naval Academy of Armament，Beijing 100073，China）

Abstract： A four鄄quad multilevel converter topology is proposed，which is composed of H鄄bridge rectifier，
middle鄄frequency transformer and cascaded H鄄bridge inverter. The power flow model of converter is
established，and its control algorithm and modulation strategy are presented. The output voltage model of
input鄄side converter is analyzed and the corresponding modulation strategy is proposed. The working phase
of each middle鄄frequency H鄄bridge is described，which functions to keep the voltage balance for each
capacitor and realize the four鄄quad operation of converter. The experimental result validates the correctness
of the proposed topology and algorithm. Without the power frequency transformer，the proposed converter has
small size and weight，and is applicable in high鄄voltage large鄄capacity condition.
Key words： electric converters； middle鄄frequency transformer； H鄄bridge； carrier phase shifting； voltage control
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