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摘要：针对矩阵变换器（MC）存在的电压传输比限制以及现有升压型 MC 结构元件多、调制复杂的问题，提出

了一种新型的分离源型矩阵变换器（SS-MC）。该结构采用电感、电容和 3 个二极管替代了双级 MC 中间的直

流链路部件，从而构成分离源升压网络，避免了配置额外的直通占空比。对 SS-MC的拓扑结构和分离源网络

升压的工作原理进行了分析，阐述了其采用的空间矢量脉宽调制（SVPWM）策略，并针对 SVPWM的缺点提出

了基于充电预测的模型预测控制（CPB-MPC）策略。仿真和实验结果表明：所提出的 SS-MC 结构使用常规的

SVPWM 即可达到较高的电压传输比，但无源元件会存在较大的纹波；使用 CPB-MPC 策略可以有效抑制纹

波，提高MC的输出电能质量。
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0 引言

矩阵变换器（matrix converter，MC）是一种直接

AC-AC 型变换器，因具有输入输出正弦、能量双向流

动、输入功率因数可调、无中间直流环节、可靠性高

等优点［1］，被称为“绿色变换器”。近年来，研究者们

对 MC 应用到各种现代工业进行了研究，如分布式

发电系统［2］、多驱动系统［3］、变速驱动系统［4］、风力发

电系统［5］、统一潮流控制器［6］等。但由于自身结构

特性，MC 的输出电压基波幅值与输入电压幅值之比

（简称电压传输比（voltage transfer ratio，VTR））一般

只有 0.866，限制了其应用场景，也成为其最大的缺

点。对此，研究者们进行了大量研究，如改进调制

策 略。文献［7］最先基于数学推导提出脉宽调制

（pulse width modulation，PWM）算法，该方法输出电

压可控，输入功率可调，最大的 VTR 为 0.5。文献［8］
提出了空间矢量调制（space vector modulation，SVM）

技术，在保留 PWM 方法优点的同时将 VTR 提高至

0.866。文献［9］提出了一种过调制方法将 VTR 提高

至 1.05，且降低了输出电压低频谐波分量。

随着阻抗网络研究的兴起，Y 源／准 Y 源［10⁃12］、Z
源／准 Z 源［13⁃15］等升压网络及其变种被广泛研究并

应用至各种变换器中。文献［16］将 Y 源网络与 MC
结合，在空间矢量脉宽调制（space vector pulse width 
modulation，SVPWM）或 SVM 中插入直通占空比，可

灵活调节 VTR。文献［17］分析了 4 种 Z 源超稀疏
MC 的拓扑，提出了不影响 VTR 条件下减少共模电
压的调制技术。文献［18］将准 Z 源网络放置在 MC
前，使 MC 输入电流连续的同时节省了额外的输入
滤波器。文献［19］提出高增益准 Z 源网络 MC，分别
在 MC 的输入侧和中间直流侧加入准 Z 源网络，将
VTR 提升至 3 倍以上。相比于调制技术的改进，阻
抗网络的升压效果更加显著，文献［16⁃19］中，虽然
结 构 各 不 相 同 ，但 升 压 的 原 理 基 本 相 似 ，都 是 在
SVPWM 中插入直通占空比，这就意味着需要更多开
关状态，增加了调制的复杂度。而且，它们的增益曲
线在高 VTR 的区间非常陡峭，VTR 越高，对系统分
辨率要求和噪声敏感程度就越高，所以尽管理论上
有着无限的 VTR，但实际可实现的增益并不高。此
外，上述网络都需要多个电感和电容，增加了成本和
器件体积，系统可靠性也受影响。

为了提升 MC 的 VTR，同时降低成本和调制的复
杂度，本文提出分离源型矩阵变换器（split source-

matrix converter，SS-MC），该变换器结构简单、元件
少、成本低，可直接使用 SVPWM 技术，而且有着较
高的 VTR。首先，本文阐述了 SS-MC 的拓扑结构与
工作原理；其次，给出了 SVPWM 策略；然后，为了提
高 SS-MC 的输出电流质量及降低元件上的应力，提
出基于充电预测的模型预测控制（charging predict-
based model predictive control，CPB-MPC）策略；最
后，通过软件仿真与硬件实验结果验证了所提 SS-

MC 及其调制控制的有效性和优越性。

1 SS-MC拓扑与工作原理

1.1　SS-MC电路的拓扑结构

本文提出的 SS-MC 电路拓扑如图 1 所示。由图
可见，其结构类似传统的双级 MC，它包括输入侧的
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整流级、中间直流升压级、输出侧的逆变级，其中输
入侧电源 us 经 RLC 滤波器连接至 SS-MC，输出侧用
感性负载表示。将双级 MC 中间的直流链路部件用
分离源升压网络（由电感 L、电容 C 和 3 个二极管构
成）替代，相比于中间升压网络采用多个电感、电容
元件的 Z 源／Y 源 MC，此结构大幅减少了升压器件
体积和成本，并降低了升压元件损坏而出现故障的
风险。图中：Lf、Cf和 Rf分别为输入滤波器的电感、电
容和电阻；LL 和 RL 分别为负载电感和负载电阻；usa、
usb、usc为三相电源电压；uoA、uoB、uoC为三相输出电压。
1.2　SS-MC的工作原理

除了更少的无源元件这一优势以外，SS-MC 的
升压过程中也无需额外的直通矢量开关状态，而这
在采用 Z 源／Y 源等中间阻抗网络的升压型 MC 中
是必不可少的，因此它们的调制更复杂。

SS-MC 整流级开关状态对应空间矢量 I1 — I9 和
逆变级开关状态对应空间矢量V1 — V8分别见附录 A
表 A1、A2。输入侧的整流级经过 SVPWM 后，产生
直流链路电压 udc，再经过中间的分离源升压即可使
电压得到提升。整个升压过程不需要像 Z 源／Y 源
升压网络那样插入额外的直通矢量，而是将输出侧
的逆变级原有的 8 个开关状态分为 2 类：L 充电状态

（对应空间矢量V1 — V7）和 L 放电状态（对应空间矢
量V8）。附录 A 图 A1 为以V1 和V8 为例的 2 种空间矢
量对应开关状态的电路。由图可知：当开关状态对
应空间矢量为V1时，直流链路为电感 L 充电（V2 — V7
类似），电容 C 放电；当开关状态对应空间矢量为V8
时，电感 L 放电，电容 C 充电。因此不需要额外的开
关状态为无源元件充放电就可以实现增压效果。

2 SS-MC的调制策略分析

2.1　SS-MC整流级的SVPWM
为了获得最大的电压利用率，整流级采用无零

矢量的 SVPWM，只选择前 6 种有效矢量（I1 — I6）对
应的开关状态。图 2 为整流级的 SVPWM 原理图。
其中：图 2（a）为 I1 — I6的分布图，当参考输入电流矢
量旋转至某一扇区内时，用该扇区所在的 2 个有效
矢量 Iα、Iβ 合成所需的输入电流矢量；以扇区 I 为例，
矢量合成如图 2（b）所示，扇区Ⅰ所在的 2 组有效矢

量为 I1、I6，此时参考输入电流矢量 Iiref 在扇区Ⅰ内的
夹角为 θi。

根据空间矢量合成原理，I6、I1的占空比为：

ì
í
î

dα = m isin (π/3 - θ i )
dβ = m isin θ i

（1）
式中：dα和 dβ分别为 I6、I1的占空比；mi为整流级的调
制系数。当 mi<1 时，dα+dβ<1，一般用零矢量填满整
个周期，然而为了获得最大的电压利用率，同时降低
开关损耗，本文去掉零矢量状态，将有效矢量的占空
比等比放大为图 2（b）中的 d′α 和 d′β，其表达式为：

ì
í
î

d′α = dα / (dα + dβ )
d′β = dβ / (dα + dβ ) （2）

放大后则不再需要零矢量，一个开关周期内的
直流链路平均电压 udc.avg为：

udc.avg = 3U im
2 || cos θmax

（3）
式中：cos θmax 为输入三相电压相位角余弦中的最大
值；Uim为输入电压幅值。
2.2　SS-MC逆变级的SVPWM

逆变级采用常规的SVPWM，其原理如图3所示。
输出参考电压矢量 uoref 可以由扇区内的基本矢

量Vμ、Vν（ μ，ν=1，2，…，6）和零矢量V0（即图 3 中的V7
或V8）来合成，相应的占空比为：

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

dμ = mosin (π/3 - θo )
dν = mosin θo
d0 = 1 - dμ - dν

（4）

式中：dμ、dν 和 d0 分别为Vμ、Vν 和V0 的占空比；mo 为逆

图2　整流级的SVPWM原理图

Fig.2　Principle diagram of SVPWM for

rectifier stage

图1　SS-MC电路的拓扑结构

Fig.1　Topology of SS-MC circuit
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变级调制系数；θo为输出电压矢量在扇区内的夹角。

等效调制波与载波信号见附录 A 图 A2，其中下

图为上图的局部放大图。当调制波全部大于载波时，

电感放电，电容充电，开关状态对应空间矢量为V8，
持续时间记为 tx；其余时刻电感充电，电容放电，持

续时间记为 ty。电感充电、电容放电的占空比 D 为：

D = ty / ( tx + ty ) （5）
D 与 mo的关系为：

D =[1- mosin ( ωt- 2π/3) ] /2 （6）
Dmin = 1/2 + 3 mo /4 （7）

Dmax = 1/2 + mo /2 （8）
式中：ω 为参考电压的角频率；Dmin和 Dmax分别为电感

充电占空比的最小值和最大值。

电感充电、电容放电的平均占空比 Davg为：

Davg = 1
2 + 3mo2π （9）

基于电感的磁链平衡和电容的电荷平衡，逆变

级平均输出电压 uo.avg与直流链路平均电压 udc.avg的关

系为：
uo.avg
udc.avg

= 1
1 - Davg

（10）
将式（9）代入式（10）可得：

uo.avg
udc.avg

= 2π
π - 3mo

（11）
则输出电压基波峰值 uФ1与 udc.avg的关系为：

uΦ1
udc.avg

= 2πmo
3 π - 3 3 mo

（12）
将式（3）代入式（12）可得所提 SS-MC的 VTR为：

uΦ1
U im

= 3πmo

( )3 π - 3 3 mo || cos θmax
（13）

由式（13）可见，通过改变逆变级调制系数 mo，可

以灵活调节 VTR。

2.3　SS-MC开关序列

为了将整流级的 2 个矢量（Iα、Iβ）和逆变级的 3
个矢量（Vμ、Vν、V0）精确组合，需要协同分配开关时

间和顺序，相应开关序列的占空比为：

ì
í
î

dαμ = d′α dμ，  dαν = d′α dν，  dα0 = d′α d0
dβμ = d′β dμ，  dβν = d′β dν，  dβ0 = d′β d0

（14）
式中：dαμ、dαν、dα0、dβμ、dβν、dβ0 为整流级和逆变级空
间矢量两两组合的占空比，且满足 dαμ+dαν+dα0+dβμ+ 
dβν+dβ0=1。

分配完开关时间后，逆变级开关序列分配采用
七段式调制，如附录 A 图 A3 所示。

3 改进模型预测控制策略

在传统阻抗升压网络的参数选择问题上，要考
虑电感、电容充放电过程中允许的纹波大小。以电
感电流为例，根据基尔霍夫定律可得：

L diL /dt= udc - u′o （15）
式中：iL 为分离源的电感电流；u′o 为 SS-MC 输出电压
和其他元件分压之和。

假设允许的电感电流纹波为 ΔiL<h% iL（h 为常
数），结合式（15）可得电感大小的选择依据为：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

L > (udc - u′o )tx
h% iL

L > (udc - u′o )ty
h% iL

（16）

由于本文所提出的 SS-MC 并不需要插入固定占
空比的直通矢量，因此 SVPWM 不需要额外的开关
状态，比较简单。但是电感、电容充放电时间 tx 和 ty
以及 udc - u′o 都不是固定值，所以电感电流波动的幅
度和范围也是变化的。与之成对偶关系的电容电
压，其波动幅度和范围也在不断变化。由式（16）可
知，可以通过增大电感的参数来减小波动，但是会影
响系统的升压，而且在实际中受器件成本、体积等因
素影响，无源元件的参数大小受到限制。

因此，一方面，波动造成的应力变化可能会使元
件应力超过其允许的最大范围而造成元件损坏；另
一方面，缺乏对无源元件和输出电流的控制，MC 输
出的电能质量会受影响。

针对以上问题，本文提出改进模型预测控制
（model predictive control，MPC）策略。在整流级使
用无零矢量的 SVPWM 最大化输入电压的利用率，
同时根据分离源网络和逆变级的数学模型，对电感
电流、电容电压和输出电流分别进行预测，选取合适
的开关状态以减小电感电流、电容电压波动，同时提
高输出电能质量。
3.1　数学模型建立

通过前文分析可知，影响分离源升压网络充放
电的是附录 A 表 A2 所示的 8 个开关状态及对应空
间矢量，它们可以分为 L 充电、C 放电状态（对应空间
矢量 V1 — V7）和 L 放电、C 充电状态（对应空间矢量
V8），分别对它们建立数学模型。

当电感放电、电容充电时，只有 1 种开关状态

图3　逆变级的SVPWM原理图

Fig.3　Principle diagram of SVPWM for

inverter stage
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（对应空间矢量V8），由附录 A 图 A1 可知：

L diL /dt= udc - uC （17）
式中：uC为电容电压。

假设采样周期为 Ts，uC 和 udc 在一个采样周期内
保持恒定，则电感放电状态下电感电流 iL_D 预测值可
以表示为：

iL_D(k+ 1)=(udc - uC )Ts /L + iL(k) （18）
式中：k、k+1 分别表示第 k、k+1 个采样周期。

同理，由图 A1 可知电感充电状态下电感电流
iL_C 的预测值可以表示为：

iL_C(k+ 1)= Tsudc /L + iL(k) （19）
此时有 7 种开关状态（对应空间矢量 V1 — V7），

各自对应的输出电压矢量Vo可以统一表示为：

Vo = 2uC(SA + aSB + a2 SC ) /3 （20）
式中：a = exp ( j2π/3)；SA、SB、SC为三相桥臂状态，取值

为 1 时表示逆变级的上桥臂导通，取值为 0 时表示逆
变级的下桥臂导通。

Vo和输出电流矢量 io的关系可以表示为：
Vo(k)= RLio(k)+ LLdio( )k /dt （21）

由此可推出输出电流矢量预测值 io(k+1)为：

io(k+ 1)= TsVo( )k + LLio( )k
LL + RLTs

（22）
通过 io( )k+ 1 以及 3 个桥臂的导通状态 SA、SB、

SC，可知电容电流的预测值 iC(k+ 1)为：

iC(k+ 1)= é

ë

ê

ê
êê
ê

ê ù

û

ú

ú
úú
ú

ú2SA - 1
2SB - 1
2SC - 1

Té

ë

ê

ê
êêê
ê

ê

ê ù

û

ú

ú
úúú
ú

ú

úioA( )k+ 1
ioB( )k+ 1
ioC( )k+ 1

（23）

式中：ioA、ioB、ioC 为三相输出电流。
电容电压 uC和电容电流 iC的关系为：

C duCdt
=-iC （24）

将式（23）代入式（24）可得电容电压的预测值
uC(k+ 1)为：

uC(k+ 1)=(-Ts /C ) iC(k+ 1)+ uC(k) （25）
3.2　CPB-MPC策略

在不影响性能的前提下，可以通过减少计算量
和简化成本函数的方法来改进 MPC 算法。目前 MC
逆变级采用的 MPC 算法是把所有的 8 个开关状态逐
一进行计算，而本文并不直接计算这 8 个开关状态。
经过前面的分析和式（19）可知，电感充电、电容放电
时，7 个不同开关状态（对应空间矢量 V1 — V7）的电
感电流数值大小相同，因此在本文所提算法中，电感
电流大小是判断是否应该充放电的关键因素。只需
要计算电感放电时的电流预测值（式（18））、电感充
电时的电流预测值（式（19）），并分别与允许的电感
电流做差，选择误差小的输出即可。

经过上述充放电判断后，若判断为电感放电状

态，则不需要其他计算，直接让 SS-MC 输出V8对应的

开 关 状 态 ；如 果 判 断 为 电 感 充 电 状 态 ，再 根 据 式

（20）、（22）、（25）计算充电的 7 个状态（对应空间矢

量 V1 — V7）的输出电流和电容电压，经过成本函数

计算后选择最优的输出。

成本函数 g 定义为：

g =| ioref_α - io_α(k+ 1) |+| ioref_ β - io_ β(k+ 1) |+
       f | uCref - uC(k+ 1) | （26）

式中：ioref_α、ioref_β 分别为输出参考电流矢量 ioref 在 α、 β
轴上的分量；io_α( )k+ 1 、io_ β( )k+ 1 分别为 io 在 α、 β 轴

上的预测值；uCref为电容电压参考值； f 为权重系数。

本文所提 CPB-MPC 算法的流程图如附录 A 图

A4 所示。由于电感充放电过程往复交替进行，而放

电过程相比充电过程的计算量少得多，故本文所提

CPB-MPC 算法相比传统 MPC 算法可以有效减少计

算负担，同时解决了 SVPWM 存在的电感电流、电容

电压纹波较大和缺少输出电能质量控制的问题。

SS-MC 整体控制策略框图如附录 A 图 A5 所示。

4 仿真与实验分析

本文所提 SS-MC 可以突破传统 MC 的最大 VTR
（0.866），输出更高电压等级的交流电。该变换器相

比于传统 Z 源／Y 源 MC 也有着显著优势，具体对比

见附录 A 表 A3。为了验证所提出的变换器结构及

调制控制策略的可行性和有效性，搭建了 SS-MC 实
验平台，并给出了使用 SVPWM 和 CPB-MPC 的案例。
SS-MC 的输入电压／频率为 50 V／50 Hz，SS-MC 的
输出频率为 25 Hz，具体的实验参数见附录 A 表 A4。

4.1　软件仿真验证

4.1.1　基于SVPWM的SS-MC
为了验证本文所提 SS-MC 的可行性和优越性，

本 案 例 将 同 样 使 用 SVPWM 的 Z 源 +MC（Z-source 
MC，ZS-MC）与本文的 SS-MC 相比，调制系数 mo 都取
0.6。由于 ZS-MC 需要插入直通矢量，其占空比大小

同时影响升压能力和输出电能质量，为了兼顾升压

和质量，这里取直通矢量占空比为 0.35。

ZS-MC 和 SS-MC 在上述条件下的输出线电压

uAB 波形、线电压频谱分析分别如图 4、附录 A 图 A6
所示。由图 4 可知，在相同的调制系数下，ZS-MC 输

出线电压瞬时峰值波动大于 SS-MC。由图 A6 可知，

ZS-MC、SS-MC 的输出线电压基波幅值分别为 167.5、

217 V，SS-MC 的输出线电压基波幅值更高且总谐波

畸变率更低。根据式（13），mo=0.6 时，SS-MC 的 VTR
略大于 2.43，理论输出线电压基波幅值略大于 210 V，

由图 A6 可知，实际值为 217 V，符合公式推导。

理论上，ZS-MC 的直通占空比越大则升压能力

越强，但是升压能力同时也与调制系数成正比，再加
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上其增益曲线在高直通占空比时非常陡峭，实际中
无法达到较高的 VTR。相比之下，SS-MC 的 VTR 更
高，元件数量更少，而且不需要考虑插入直通矢量占
空比大小这一复杂问题。
4.1.2　SS-MC无源元件的应力

第 2 章阐述了 SS-MC 使用 SVPWM 时简单易实
现，经过仿真验证了其可行性，但在第 3 章也分析了
其不固定的充放电时间将导致电感电流和电容电压
纹波大、元件应力大的问题。本节以表 A4 中分离源
电容、电感的参数为参考，另选用 2 组不同的分离源
电容、电感参数作为对照，分析它们的应力以及输出
波形。参数组 1：C=75 μF，L=2.2 mH。参数组 2：C=
150 μF，L=4.4 mH。参数组 3：C=37.5 μF，L=1.1 mH。

1）在参数组 1 下分析。
在参数组 1 下 SS-MC 的电容电压、电感电流、输

出电流及频谱分析如图 5 所示。图中：THD 表示总
谐波畸变率。

由图 5 可知：在 SVPWM 下取参数组 1 时，SS-MC
的电容电压峰值高达 517 V，经过 40 ms 后稳定，但
仍有 30 V 的电压波动；电感电流峰值高达 52 A，经
过 40 ms 后稳定，但仍有 9 A 的电流波动。

2）在参数组 2 下分析。
在参数组 2 下 SS-MC 的电容电压、电感电流、输

出电流及频谱分析如附录 A 图 A7 所示。由图可知，
在 SVPWM 下取参数组 2 时，稳定后的 SS-MC 电容电
压和电感电流波动分别为 13 V 和 5.5 A，相较于参数
组 1 都有所下降，输出电流的总谐波畸变率也更低，
但是峰值电压、电流分别上升至 540 V 和 62 A，且达
到稳定的时间也增加至 80 ms。

3）在参数组 3 下分析。
在参数组 3 下 SS-MC 的电容电压、电感电流、输

出电流及频谱分析如附录 A 图 A8 所示。由图可知，
在 SVPWM 下取参数组 3 时，SS-MC 的电容电压、电
感电流峰值分别为 504 V 和 49 A，相比于参数组 1 有
所降低，且调节时间缩短至 15 ms，但是电容电压、电
感电流波动幅度较大，分别为 80 V 和 22 A，输出电
流畸变严重。

由上述不同参数下的系统响应可知，增大电容
和电感可以减小电容电压和电感电流纹波，减小元
件应力，提高输出电能质量，但同时也会增加系统的
调节时间，增大元件上的峰值应力。各个指标相互
之间很难达到一个完美的平衡。
4.1.3　基于CPB-MPC的SS-MC

为了验证本文所提 CPB-MPC 策略能解决元件
应力高、纹波大、输出质量差、响应速度慢等问题，本
案例选用参数组 1，电容电压、电感电流、输出电流
及频谱分析如附录 A 图 A9 所示。与 SVPWM 下的系
统响应数据对比如表 1 所示。结合图 A9 可知，电感
电流在 2 ms内迅速达到稳定，且波动范围只有 0.3 A。
这是因为 CPB-MPC 最先预测的就是电感电流，并基
于电感电流预测值做出充放电的判断。当判断为电
感充电时，再对输出电流和电容电压进行预测，因此
电容电压的稳定时间也缩短至 15 ms，波动幅度降
至 11 V，输出电流谐波含量为 2.14 %，低于相同参
数下 SVPWM 策略中的 3.39 %，而且由于电容电压和
电感电流峰值与稳定值相差不大，不会出现因元件
承受应力过大而损坏元件的情况。

设置 SVPWM 策略的初始调制系数为 0.55，在

0.15 s 时阶跃为 0.6，SS-MC 的电容电压、电感电流、

输出 A 相电压、输出电流波形如附录 A 图 A10 所示。

图4　输出线电压波形

Fig.4　Waveform of output line voltage

图5　参数组1下SS-MC的系统响应

Fig.5　Response of SS-MC with parameter group 1

表1 系统响应对比

Table 1 Comparison of system response

参数

调节时间／ms
电容电压峰值／V

电容电压波动幅度／V
电感电流峰值／A

电感电流波动幅度／A
输出电流总谐波畸变率／%

数值

SVPWM
40

517
30
52
9

3.39

CPB-MPC
15

366
11

27.5
0.3

2.14
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由图可见，采用 SVPWM 的 SS-MC 在系统运行初始

阶段和调制系数改变的时刻，电容电压和电感电流

都会产生明显的振荡。电容电压的波动和振荡导致

了输出相电压瞬时值的波动和振荡；电感电流的波

动和振荡导致输出电流谐波含量高、正弦度较低。

采用 CPB-MPC 的 SS-MC 系统响应波形如图 6 所

示。由图可见，电容电压、电感电流响应迅速且稳定

追踪给定值，这就使得输出相电压峰值稳定，输出电

流谐波少、正弦度高。

综上，SS-MC 采用 CPB-MPC 相比 SVPWM 有着

更小的电容电压和电感电流波动、更优的输出电能

质量、更快的响应速度以及更小的器件应力。

4.2　硬件实验验证

为了进一步验证本文 SS-MC 采用 CPB-MPC 策

略的有效性，制作了如附录 A 图 A11 所示的硬件实

验平台。SS-MC 的双向开关型号为 SK60GM123，开

关功率器件的驱动模块型号为 6SD106EI，用于产生

开 关 信 号 的 FPGA 模 块 、DSP 模 块 的 型 号 分 别 为

SPARTEN 3A、XC3S1800A。实验条件与仿真条件

基本一致。在 SS-MC 硬件实验平台上对 SVPWM 和

CPB-MPC策略进行测试，各实验参数见附录 A表 A4。

采用 SVPWM 的 SS-MC 电容电压、电感电流、输

出 A 相电压、输出电流的实验波形见附录 A 图 A12。

由图可见，电感电流纹波在 13 A 左右，电容电压纹波

在 35 V 左右。纹波的存在导致 SS-MC 输出电流畸

变、正弦度较低。实验结论果与仿真结果基本一致。

采用 CPB-MPC 的 SS-MC 系统实验波形如图 7 所

示。由图可见，CPB-MPC 下的电感电流被控制在

0.5 A 左右，电感电压纹波相比于 SVPWM 也有显著

降低。在相同的系统参数下，CPB-MPC 不仅有效减

小了元件上的应力，同时可以稳定输出，改善电能质

量。实验结论果与仿真结果也基本一致。

5 结论

本文提出了一种新型电力电子变换器，即 SS-

MC，研究了其拓扑、升压原理、SVPWM 策略，并针对
其存在的电容电压和电感电流波动较大、元件参数
影响性能等问题提出改进的 MPC 策略，最后通过仿
真与实验可以得出如下结论：

1）SS-MC 相比与传统的 ZS-MC，所需的元件数
量更少，成本更低，调制策略更简单，VTR 更高；

2）CPB-MPC 策略可以有效解决 SVPWM 下电容
电压、电感电流波动较大的问题，同时使得元件应力
更小、输出电能质量更高、响应速度更快，并且相比
于传统 MPC，其计算量更少。

本文所提新型 SS-MC 为需要高 VTR 的 MC 应用
场合提供了一种方案。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。
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Characteristic analysis of high gain matrix converter based on split source
CHENG　Qiming1，ZHANG　Xin1，CHENG　Yinman2，LAI　Yusheng1，SHEN　Zhangping1

（1. College of Automation Engineering，Shanghai University of Electric Power，Shanghai 200090，China；

2. North Power Supply Branch，State Grid Shanghai Electric Power Company，Shanghai 200041，China）
Abstract：A new type of split source-matrix converter（SS-MC） is proposed to address the voltage transfer 
ratio（VTR） limitations and the complexity of existing boost-type matrix converter（MC） structures due to 
the use of multiple components and complex modulation. The structure uses inductors，capacitors and three 
diodes to replace the DC link components in the two-stage MC，thereby forming a split source network that 
eliminates the need for additional direct-pass duty cycle. The topology and operation principles of the SS-

MC are analyzed，and the space vector pulse width modulation（SVPWM） strategy is described，with the pro⁃
posed charging prediction-based model predictive control（CPB-MPC） strategy to overcome the drawbacks of 
SVPWM strategy. Simulative and experimental results show that the proposed SS-MC structure can achieve 
a high VTR using conventional SVPWM，but the passive components exist large ripples. The use of the 
CPB-MPC strategy can effectively suppress the ripples and improve the output power quality of MC.
Key words：matrix converter；voltage transfer ratio；split source；space vector pulse width modulation；model 
predictive control
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附录 A

表 A1 整流级开关状态及对应空间矢量

Table A1 Switching states and corresponding space vectors of rectifier stage
Sr1 Sr2 Sr3 Sr4 Sr5 Sr6 空间矢量

1 0 0 0 0 1 I1
0 1 0 0 0 1 I2
0 1 0 1 0 0 I3
0 0 1 1 0 0 I4
0 0 1 0 1 0 I5
1 0 0 0 1 0 I6
1 0 0 1 0 0 I7
0 1 0 0 1 0 I8
0 0 1 0 0 1 I9

注：Sr1—Sr6和 Si1—Si6分别表示整流级开关 Sr1—Sr6和逆变级开关 Si1—Si6的状态，

为 1时表示导通，为 0时表示断开。

表 A2 逆变级开关状态及对应空间矢量

Table A2 Switching states and corresponding space vectors of inverter stage

Si1 Si2 Si3 Si4 Si5 Si6 空间矢量

1 0 0 0 1 1 V1

1 1 0 0 0 1 V2

0 1 0 1 0 1 V3

0 1 1 1 0 0 V4

0 0 1 1 1 0 V5

1 0 1 0 1 0 V6

1 1 1 0 0 0 V7

0 0 0 1 1 1 V8

(a) V1对应的开关状态

(b) V8对应的开关状态

图 A1 V1和 V8对应的开关状态下的电路结构

Fig.A1 Circuit structure under switch states corresponding to V1 and V8
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图 A2 等效调制波与载波示意图

Fig.A2 Schematic diagram of equivalent modulated wave and carrier wave

图 A3 SS-MC的开关序列

Fig.A3 Switching sequence of SS-MC

图 A4 CPB-MPC算法流程图

Fig.A4 Flowchart of CPB-MPC algorithm
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图 A5 SS-MC整体控制策略框图

Fig.A5 Block diagram of SS-MC overall control strategy

表 A3 不同MCs对比

Table A3 Comparison of different MCs
对象 Z源型MC 准 Z源型 MC Y源型 MC 分离源型 MC

储能元件（电感、电容）

数量
9（滤波、升压共用） 12（滤波、升压共用）

10（6个用于滤波，4个用

于升压）

8（6个用于滤波，2 个用

于升压）

调制特点 需插入直通矢量 需插入直通矢量 需插入直通矢量 无需插入直通矢量

升压参数个数
2（调制系数和直通矢量占

空比）

2（调制系数和直通矢量

占空比）

4（3个线圈匝数和直通矢

量占空比）
1（调制系数）

表 A4 系统实验参数

Table A4 Experimental parameters of system

参数 数值 参数 数值

电源 us/V 50 负载电感 LL/mH 5

电源频率 fs/Hz 50 负载电阻 RL/Ω 13.5

分离源电容 C/μF 75 输出频率 fo/Hz 25

分离源电感 L/mH 2.2 开关频率 fs/kHz 10

滤波电容 Cf/μF 50 采样周期 Ts/μs 10

滤波电感 Lf/mH 1 权重系数 f 0.025

阻尼电阻 Rf/Ω 8

图 A6 线电压频谱分析

Fig.A6 Spectrum analysis of line voltage
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(a) SS-MC系统波形

(b) 输出电流频谱分析

图 A7 参数组 2时 SS-MC的系统响应

Fig.A7 Response of SS-MC with parameter group 2

(a) SS-MC系统波形

(b) 输出电流频谱分析

图 A8 参数组 3时 SS-MC的系统响应

Fig.A8 Response of SS-MC with parameter group 3



电 力 自 动 化 设 备

(a) SS-MC系统波形

(b) 输出电流频谱分析

图 A9 采用 CPB-MPC的 SS-MC系统响应

Fig.A9 Response of SS-MC with CPB-MPC

图 A10 采用 SVPWM的 SS-MC系统响应

Fig.A10 Response of SS-MC with SVPWM
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图 A11 实验平台照片

Fig.A11 Photo of experimental platform

(a) 电容电压和电感电流

(b) 输出 A相电压

(c) 输出电流

图 A12 采用 SVPWM的 SS-MC实验波形

Fig.A12 Experimental waveforms of SS-MC with SVPWM


