
第 52 卷 第 7 期：3162-3174 高电压技术 Vol.52, No.7: 3162-3174 
2026 年 7 月 31 日 High Voltage Engineering July 31, 2026 
DOI: 10.13336/j.1003-6520.hve.20251139 2026 年 7 月 31 日第 52 卷 July 

无变压器型背靠背级联变换器的二维空间

矢量脉宽调制策略 
周犹松 1，谢锡锋 1,2，田圣君 1，舒泽亮 1 

（1. 西南交通大学电气工程学院，成都 610031；2. 广西水利电力职业技术学院，南宁 530023） 
 

摘 要：无变压器型背靠背级联变换器具有传输效率高、功率密度高及成本低等优势，但传统单边调制算法易导

致直流侧电容短路故障，限制了此类变换器的推广应用。鉴于此，该文提出了一种双边统一的二维空间矢量脉宽

调制策略。首先，通过分析电容短路故障的形成机理，建立了简化的短路判据模型，总结了可规避故障的开关状

态选取准则；其次，基于输入、输出侧端口电压的分布特性，构建了二维矢量空间坐标系，对不同类型的扇区分

别设计了相应的矢量合成算法。最后，通过仿真分析和实验验证了所提调制算法的有效性和可行性。结果表明，

所提策略不仅能有效规避电容短路故障，而且在电能质量、传输效率等方面表现出良好的运行特性。 
关键词：背靠背级联变换器；非隔离；电容短路；二维空间矢量脉宽调制；双边统一 

 
Two-dimensional Space Vector Pulse Width Modulation Strategy for Transformer-less 

Back-to-back Cascaded Converter 
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2. Guangxi College of Water Resources and Electric Power, Nanning 530023, China) 
 

Abstract：Transformer-less back-to-back cascaded converters offer advantages such as high transmission efficiency, high 
power density, and low costs. However, the traditional single-side modulation algorithm can lead to DC-link capacitor 
short-circuit faults, limiting the widespread application of the converter. To address the issue, a bilateral unified 
two-dimensional space vector pulse width modulation strategy is proposed in this paper. Firstly, by analyzing the for-
mation mechanism of capacitor short-circuit faults, a simplified fault criterion model is established, and the criteria of 
selecting switch states that can avoid capacitor short-circuit faults are summarized. Secondly, based on the distribution 
characteristics of port voltages on both input and output sides, a two-dimensional vector space coordinate system is con-
structed, with corresponding vector synthesis algorithms specially designed for different subsector types. Finally, the 
effectiveness and feasibility of the proposed modulation algorithm are verified through simulation analysis and experi-
mental validation. The results indicate that the proposed strategy not only effectively mitigates the faults but also exhibits 
excellent operational performance in terms of power quality and transmission efficiency. 
Key words：back-to-back cascaded converter; non-isolated; capacitor short-circuit; two-dimensional space vector pulse 
width modulation; bilateral unification 

 

0 引言 1 

背靠背(back-to-back, BTB)变换器作为交交变

换器中应用最为广泛的拓扑结构，在多个工业场景中

发挥着关键作用[1-2]，例如模块化多电平变换器[3]、

智能软开关[4]以及电机驱动[5]等。为了满足中高压

应用场景的需求，背靠背变换器通常采用多电平技

——————— 
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术，不仅有效提升输出电压等级和容量水平，同时

改善了输出波形质量，降低开关损耗。 
在多电平技术中，级联 H 桥型拓扑是应用最为

广泛的结构。根据输入、输出侧之间是否电气隔离，

背靠背型级联 (back-to-back cascaded H-bridge, 
BTB-CHB)变换器可分为含变压器型和无变压器

型。含变压器型变换器由于引入了隔离 DC/DC 变

换环节[6]，不仅降低了系统的传输效率，还增加了

整机的体积、成本和重量[7]。相比之下，无变压器

型变换器具有更高的功率密度和传输效率，但采用
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传统调制策略时，某些开关状态组合可能导致直流

侧电容发生短路故障[8-10]。 
针对此类变换器的故障问题，一些学者提出了

不同的解决方案。文献[10]针对输入串联输出串联

型背靠背级联变换器，采用了特定谐波消除法 
(selected harmonic elimination pulse width modula-
tion, SHEPWM)实现规避电容短路，但输出电压中

谐波含量较高且输入电流畸变严重；类似地，普里

托联邦大学 Felipe Silva 等人利用基于最优开关矢

量的模型预测控制(model predictive control, MPC)
方法分别解决了输入并联输出串联型[11]和输入串

联输出并联型[12]变换器的短路故障问题；文献[13]
提出了一种基于图论法的 MPC 调制方法；尽管以

上 MPC 方法解决了短路故障问题，但由于其缺乏

固定的开关频率和明确的切换规则，端口电平易发

生跳变，进而引入大量宽频带谐波，最终导致系统

的谐波含量偏高。 
尽管传统单边空间矢量调制(space vector pulse 

width modulation, SVPWM)算法可有效适用于级联

整流器[14-16]和级联逆变器[17-18]，但对于输入、输出

侧之间未电气隔离的背靠背级联变换器，却不能有

效适用[19]。有学者将双边 SVPWM 算法应用于其他

类型的变换器中；文献[20]将双边 SVPWM 技术应

用于三电平三桥臂的 AC-DC-AC 变换器，实现了输

出电压倍频功能，并降低了开关损耗；文献[21]将
其应用于三电平变换器，解决了直流母线电压不均

衡的问题，并消除了电网电流过零点畸变。但对于

背靠背级联变换器存在的短路故障问题，目前鲜有

研究涉及。 
针对背靠背级联变换器的电容短路故障问题，

本文以两模块拓扑为例，分析了故障形成的机理，

并归纳出故障规避的开关状态选择准则；此外，基

于输入、输出侧端口电压分布，构建了二维电压矢

量空间，提出了一种基于双边统一的二维 SVPWM
调制算法，详细阐述了参考电压矢量的合成方法与

实现过程。所提调制策略不仅有效避免了电容短路

故障，也实现了直流侧电压的双边均压控制，确保

了输出端口电平的平滑切换。最后，通过仿真和实

验验证了所提调制策略的有效性和可行性。 

1  变换器拓扑和短路故障分析 

1.1 拓扑结构 
单相非隔离型背靠背级联变换器拓扑如图 1 所 

 

图 1  单相两功率单元背靠背级联变换器拓扑 

Fig.1  Single-phase two-cell BTB-CHB converter topologies 

示，由 2 个 H 桥型背靠背型变换器模块构成，输入、

输出侧通过级联方式连接。图 1 中， su 、 si 、 abu 分

别为输入侧电压、电流和总端口电压； ou 、 oi 、 cdu

分别为输出侧电压、电流和总端口电压；Ls 和 Lo

分别为两侧的滤波电感； a bi iu 和 c di iu 分别为整流侧、

逆变侧第 ( 1,2)i i = 个模块的端口电压； dc1u 、 dc2u 分

别为直流侧电容 1C 、 2C 的电压； LR 为负载阻值。

定义变换器的输入电压 su 、输出电压 ou 分别为： 

 
( )
( )

s 1 1

o 2 2

2 sin
2 sin

u m E t
u m E t

ω
ω ϕ

=
 = −

 (1) 

式中： 1ω 、 2ω 分别为输入、输出侧电压角频率； 1m 、

2 1 2(0 1)m m m< <、 分别为输入、输出侧调制度；E
为单个直流侧电容电压；ϕ为电压 su 与 ou 之间相位

差。图 1 中， 1iS — 4iS 、 1iW — 4iW 分别为第 i 个模

块输入侧、输出侧 H 桥的开关状态；为便于分析，

其输入侧桥臂 a bi i 和逆变侧桥臂 c di i 的桥臂状

态定义为 ( 1 2 3 4)ik ikA B k = 、、、 ，即： 

 

1 2
1

1 2

3 4
2

3 4

1  
0  

1   
0   

i i
i

i i

i i
i

i i

S S
A

S S

S S
A

S S

 
= 

 


 =  

, 导通, 断开

, 断开, 导通

, 导通, 断开

, 断开, 导通

 (2) 

 

1 2
1

1 2

3 4
2

3 4

1   
 

0   

1   
0   

i i
i

i i

i i
i

i i

W W
B

W W

W W
B

W W

 
= 

 


 =  

, 导通, 断开

, 断开, 导通

, 导通, 断开

, 断开, 导通

 (3) 

各个 H 桥模块的交流端口电压为： 
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因此，变换器两侧总端口电压可表示为：

ab a1b1 a2b2u u u= + 、 cd c1d1 c2d2u u u= + 。当 2 个模块的

直流电压处于均衡状态时，即： dc1 dc2u u E= = 时，

通过不同的开关组合，端口电压 abu 、 cdu 的取值范

围为 2 0 2E E E E− − + +、 、、 、 ，共 5 个电平。 
1.2  拓扑结构 

根据短路故障的电容不同，故障可分为 3 种，

如图 2 所示，即：(1)电容 1C 短路；(2)电容 2C 短路；

(3)电容 1 2C C、 共同短路。 
由图 2 可知：电容短路的流通路径仅取决于与

级联线相连的桥臂开关状态。即：电容是否短路，

由模块 1 中桥臂 1 1b d、 与模块 2 中桥臂 2 2a c、 的开

关状态共同决定，其余桥臂的状态则无影响。将电

路简化，可得短路判定电路，如图 3 所示。表 1 展

示了简化电路中桥臂状态与电路状态的对应关系。

每个桥臂具有 2 种开关状态，因此该简化电路共存

在 42 16= 种状态组合，其中 10 种组合会导致电容

短路，其余则为正常状态。为了便于判定电容是否

短路，定义 J∆ 为短路故障判据值。若系统为正常

状态，则有： 

AB12 AB21 12 12 21 21( ) 0J J J A B A B∆ = − = − − − =  (5) 

式中： AB12 AB21J J、 分别为模块 1、模块 2 的判据值。

当级联线连接桥臂在对角位置的开关管状态之和相

等时，变换器可实现正常运行。 

 

(a) 电容 C1短路                             (b) 电容 C2短路                      (c) 电容 C1和 C2形成短路 

图 2  电容短路的流通路径 

Fig.2  Circulation paths of capacitor short-circuit 

 

 

图 3  短路判定的简化电路 

Fig.3  Simplified circuit of short-circuit determination 

由于变换器输入、输出侧拓扑均采用级联结

构，每侧端口电压共有 9 种开关状态，对应 16 种

桥臂状态，因此系统总共有16 16 256× = 种开关状

态组合。附录 A 表 A1 给出了不同开关状态组合下

电容短路故障的判定集合，其中状态“1”为该开

关组合可规避电容短路，状态“0”则表示该开关

组合发生短路故障。在 256 种状态组合中，仅有 96 

表 1  简化电路中桥臂状态与电路状态的关系 

Table 1  Relationship between leg states and circuit states in 

the simplified circuit 

电路状态 
桥臂状态 模块判据 判据 

∆J A12 B12 A21 B21 JAB12 JAB21 

电容 C1 
短路 

1 0 1 1 1 0 1 
1 0 0 0 1 0 1 

0 1 1 1 −1 0 −1 

0 1 0 0 −1 0 −1 

电容 C2  
短路 

1 1 1 0 0 1 −1 
0 0 1 0 0 1 −1 

1 1 0 1 0 −1 1 

0 0 0 1 0 −1 1 

电容 C1、C2 
共同短路 

1 0 0 1 1 −1 2 

0 1 1 0 −1 1 −2 

正常模式 

1 1 1 1 0 0 0 

1 1 0 0 0 0 0 

0 0 1 1 0 0 0 

0 0 0 0 0 0 0 

1 0 1 0 1 1 0 

0 1 0 1 −1 −1 0 

种是可用的。 
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2  故障规避的开关状态选择准则 

电路中电容是否短路故障取决于判据 J∆ 的取

值，因此有必要分析在 J∆ 为非零时，各个模块开

关状态组合的选取情况。 
2.1  模块端口电压为零 

当判据 2J∆ = 时，桥臂状态分别为 12 1A = 、

12 0B = 、 21 0A = 和 21 1B = ，短路流通路径如图 4(a)
所示。若使系统中电容规避短路故障，则判据应满

足 0J∆ = ，即 2 个模块的判据新值应相等。由模块

判据取值(即：−1, 0, 1)的不同，可分为 3 种情况。 
1）模块判据新值 AB12 AB21 0J J= =  

当 c1d1u 和 a2b2u 的输出电压均为 0 时，若使模块

判据新值为 0 成立，则对应桥臂状态应满足 12 1B =

且 21 1A = ， 其 对 应 模 块 开 关 状 态 分 别 为

( 21 22 23 24, , ,S S S S )=(1,0,1,0) 和 ( 21 22 23 24, , ,W W W W )= 
(1,0,1,0)；其余模块的开关状态保持不变。此时桥臂

状态可规避电容故障，如图 4(b)所示。 
2）模块判据新值 AB12 AB21 1J J= = −   
当端口电压 a1b1u 和 c1d1u 为 0 时，若使模块 1 的

判据 AB12J 为−1，则桥臂状态应为 12 0A = 且 12 1B = ，

对应模块开关状态分别为( 11 12 13 14, , ,S S S S )=(0,1,0,1)
和( 11 12 13 14, , ,W W W W )=(1,0,1,0)；其余模块开关状态保

持不变，此时桥臂状态如图 4(c)所示。 

 

(a) 电容短路故障                       (b) 规避故障方式 1                      (c) 规避故障方式 2 

图 4  端口电压为 0 时电容短路故障规避前、后的桥臂状态 

Fig.4  Leg states before and after capacitor short-circuit fault mitigation under zero port voltage 

 

3）模块判据新值 AB12 AB21 1J J= =   
与情况 2）类似，当端口电压 a2b2u 和 c2d2u 均为

0、且桥臂状态满足 21 1A = 且 21 0B = 时，则判据

AB21J 为 1，此时电路可有效规避电容短路故障。则

相 应 H 桥 子 模 块 的 开 关 状 态 分 别 为

( 11 12 13 14, , ,S S S S )=(1,0,1,0) 和 ( 11 12 13 14, , ,W W W W )= 
(0,1,0,1)，其余模块的开关状态则保持不变。表 2
给出了不同 H 桥模块端口电压为 0 时，对应模块的

桥臂状态、开关状态的选择情况。 

表 2  端口电平为 0 时相应模块的开关状态 

Table 2  Switching states of relevant modules 

 under zero port voltage 
端口电平 判据条件 桥臂状态 开关状态 

 
ua2b2=0 

ΔJ ≤0 A21=0 (0,1,0,1) 

ΔJ >0 A21=1 (1,0,1,0) 

uc1d1=0 
ΔJ ≤0 B12=0 (0,1,0,1) 

ΔJ >0 B12=1 (1,0,1,0) 

uc2d2=0 
ΔJ <0 B21=1 (1,0,1,0) 

ΔJ ≥0 B21=0 (0,1,0,1) 

ua1b1=0 
ΔJ <0 A12=1 (1,0,1,0) 

ΔJ ≥0 A12=0 (0,1,0,1) 

2.2  模块端口电压为非零 
对于两功率单元级联变换器，端口电压共有 9

种开关状态，其电压矢量分布情况如图 5(a)所示，

其中 x=uab/E。非零的电压矢量有 4 个，即：{−1,−1}，
{+1,−1}，{−1,+1}和{+1,+1}。其中，矢量{−1,−1}

和{+1,+1}不具备冗余性，而矢量{+1,−1}、{−1,+1}

与{0,0}互为冗余。因此，在保证总端口电压不变的

条件下，利用模块间冗余矢量可规避电容短路故障。 

以端口电压 a1b1u E= + 、 a2b2u E= − 、 c1d1u E= +

和 c2d2u E= + 为例，此时电容 2C 短路，桥臂状态如

图 5(b)所示。此时，端口电压< ab cd,u u >=< 0, 2E+ >，

利用整流侧电压冗余矢量规避电容短路故障。若使

判据 J∆ 为 0，则桥臂状态应分别为 12 0A = 和

21 1A = ，其余模块开关状态保持不变，如图 5(c)所

示；此时，整流侧的 2 个模块对应开关状态分别为

( 11 12 13 14, , ,S S S S )=(0,1,0,1)和( 21 22 23 24, , ,S S S S )=(1,0,1, 0)。

同理，对于其他非零电平的情况，可采用类似方法。

表 3 总结了不同 H 桥模块端口电压为非零时，对应

模块的桥臂状态、开关状态的选择情况。 
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(a) ucd=2E 时整流侧电压矢量转移过程                  (b) 电容短路故障                         (c) 规避短路故障 

图 5  端口电压非零时电容短路故障规避前、后的桥臂状态 

Fig.5  Leg states before and after capacitor short-circuit fault mitigation under non-zero port voltage 

 

表 3  端口电平为非零时相应模块的开关状态 

Table 3  Switching states of relevant modules 

under non-zero port voltage 

端口电压 判据条件 桥臂状态 开关状态 

a1b1 a2b2 0u u+ =  

c1d1 c2d2 0u u+ >  
12 0A =  (0,1,0,1) 

21 1A =  (1,0,1,0) 

c1d1 c2d2 0u u+ <  
12 1A =  (1,0,1,0) 

21 0A =  (0,1,0,1) 

c1d1 c2d2 0u u+ =  

a1b1 a2b2 0u u+ >  
12 0B =  (0,1,0,1) 

21 1B =  (1,0,1,0) 

a1b1 a2b2 0u u+ <  
12 1B =  (1,0,1,0) 

21 0B =  (0,1,0,1) 

3  二维空间矢量调制策略 

3.1  二维矢量平面的建立 
由于变换器的整流侧、逆变侧的开关状态共同

决定了电容是否发生短路，因此传统单边调制策略

难以适用于背靠背型级联变换器。因此，以交流端

口电压 abu 为实轴、 cdu 为虚轴，构建了 ab cdu u× 的二

维空间平面，本文提出了一种双边统一的二维空间

矢量调制策略。图 6 展示了各个电压矢量点对应的

可用开关状态组合数量，图中 Vr为系统在二维空间

平面中的电压合成矢量点，x=uab/E，y=ucd/E。由图

6 可知，在二维空间平面内共存在 19 个可用电压矢

量点，分别对应 96 种不同的开关状态组合。 
图 7 给出了变换器的二维空间矢量分布。电压

矢量 rV 在平面中的坐标定义为< ref ref,X Y >，其中

refX 为整流侧电压矢量值， refY 为逆变侧电压矢量

值。为便于计算，对电压矢量标幺化处理，则 rV 的

坐 标 值 可 表 示 为 ref s ref oX u E Y u E= =、 。 
根据电压矢量 rV 的大小及符号，二维平面可被

划分为 4 个扇区，划分方式为：(1)扇区 I：0≤ refX ≤2，  

 

图 6  变换器可用开关状态在二维空间的数量分布 

Fig.6  Quantitative distribution of switching combinations of 

the converter in the two-dimensional plane 

 

 

图 7  变换器的二维空间矢量 

Fig.7  2-D space vectors of converter  
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0≤ refY ≤2；(2)扇区 II：−2≤ refX ≤0，0≤ refY ≤2；(3)
扇区 III：−2≤ refX ≤0，−2≤ refY ≤0；(4)扇区 IV：

0≤ refX ≤2，−2≤ refY ≤0。依据 refX 和 refY 的取值，扇

区可划分为 4 个小扇区，分别标记为 D1、D2、D3
和 D4，如图 7 所示。图 7 中，扇区 I、III 中各个小

扇区由 4 个基本矢量合成；然而，受电容短路故障

的影响，扇区 II、IV 中小扇区 D2、D3 存在不可用

的基本矢量点，导致四边形扇区区域退化为三角形

工作区域。 
3.2  合成矢量的选取 

为了确保在相邻载波周期内端口电平不跳变，

在不同的小扇区中可选择相邻矢量点构成参考电压

矢量。同时，参考矢量应在一个载波周期结束之前

返回到起始矢量。定义合成参考电压矢量的旋转方

向 为 逆 时 针 ， 起 始 矢 量 设 置 为 近 零 矢 量

1V < s s,x yV V >，其坐标值为： 

 
( )
( )

s ref

s ref

fix
fix

x

y

V X
V Y

 =
 =

 (6) 

式中：fix( )⋅ 表示对数值向原点O < 0,0 >方向取整的

函数。其余基本矢量 2V 、 3V 和 4V 的坐标值可通过

二维平面中坐标位置关系依次确定。 
3.3  矢量作用时间的计算 

参考电压矢量位于不同类型小扇区时，合成的

基本矢量数量是不同的，小扇区可被划分为 2 类。 
1）四矢量区域 
在此类型扇区，电压参考矢量是由 4 个电压矢

量 1V 、 2V 、 3V 和 4V 合成，一个载波周期内被划分

为 5 个时间段。此类小扇区位于不同扇区时，其起

始矢量的坐标并不相同。为了便于统一计算，定义

计算占空比的起始矢量 t1V < t t,x yV V >为小扇区左上

角矢量。定义矢量 t ( 1,2,3,4)n n =V 的作用时间为 Tn，

载波周期为 sT 。根据伏秒平衡原理，可知： 

 
t1 1 t2 2 t3 3 t4 4 ref s

t1 1 t2 2 t3 3 t4 4 ref s

1 2 3 4 s

x x x x

y y y y

V T V T V T V T X T
V T V T V T V T Y T
T T T T T

+ + + =
 + + + =
 + + + =

 (7) 

式中： tnxV 和 tnyV 分别为参考电压矢量 tnV 在 x、y 轴

上的坐标值。化简式(7)，可得： 

 
( )

( )
( )

2 s t ref 1

3 1 s t t ref ref

4 s t ref 1

1
1

1

x

x y

y

T T V X T
T T T V V X Y
T T V Y T

 = + − −


= − − − + +
 = − + −

 (8) 

由于矢量作用时间 Tn 满足 s0 nT T≤ ≤ ，结合式

(7)可得 1T 的取值范围为： 

( )( )
( ) ( )( )

1_ min

1_ max

s ref ref t t

s t ref s t ref

max

min

0, 1

1 , 1
x y

x y

T

T

T Y X V V

T V X T V Y

=

=

 + − + −


+ − − +
 (9) 

式中：max( )⋅ 和 min( )⋅ 分别表示求取最大值和最小

值的函数； 1_ minT 和 1_ maxT 分别表示时间 1T 的最小值

和最大值。为了便于计算，矢量时间 1T 可取其平均

值，即： 

 ( )1 1_ min 1_ max / 2T T T= +  (10) 

图 8 给出了参考电压矢量位于扇区 I 中小扇区

D4 区域时矢量合成的过程。由图 8 可见，在一个载

波周期内，整流侧和逆变侧的端口电平是交替动作

的，每次端口电平的变化是连续且平滑的，并未出

现端口电平跳变的现象。 

O

3

4

D4

2

1

x

y

扇区I

路径2

近零矢量点

矢量作用时间的启始点

矢量合成的动作路径 

〈Vtx+1,Vty-1〉Vt3

〈Vsx+1,Vsy〉V2

〈Vtx+1,Vty〉Vt4

〈Vsx+1,Vsy+1〉V3

〈Vtx,Vty-1〉Vt2

V1〈Vsx,Vsy〉

〈Vtx,Vty〉Vt1

V4〈Vsx,Vsy+1〉

〈Xref,Yref〉Vr

T2/2 T3 T4 T1

x

y

1

1 1 1

1 12 2

2 2

T2/2

端口电压无跳变u/E

1 10 0 0

1 0 0 00

0 0 0 01

00 0 01

Vt2

Vt3

Vt4

Vt1

u/E

t

t

t

t

t

t

(a) 矢量合成示意图

(b) 调制的基本原理

 

图 8  四矢量调制的合成过程 

Fig.8  Synthesis process of four-vector modulation 
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2）三矢量区域 
位于此扇区的电压矢量 rV 是由 3个基本矢量合

成的，其开关序列为 4 段。根据扇区的位置不同，

可细分为 2 类：(1) 第 1 类三矢量扇区，此类型适

用于扇区 II 中小扇区 D2、D3；(2) 第 2 类三矢量

扇区，此类型适用于扇区 IV 中小扇区 D2、D3。 
当电压矢量 rV 位于第 1 类三矢量扇区时，根据

伏秒平衡原理，可得： 

 
( )

( )
( )

2 s t ref

3 t t ref ref s

4 s t ref

1
1 / 2

1

x

y x

y

T T V X
T V V X Y T
T T V Y

 = + −


= − + − −
 = + −

 (11) 

同理，矢量 rV 位于第 2 类三矢量扇区时，有： 

 
( )
( )
( )

1 t t ref ref s

3 s t ref

4 s ref t

1 / 2x y

y

x

T V V X Y T
T T V Y
T T X V

 = − − + +


= −
 = −

 (12) 

图 9 分别给出了 2 类三矢量扇区的矢量合成过

程。与四矢量区域类似的，当电压矢量位于三矢量

区域时，在矢量合成过程中，整流、逆变侧端口电

平均呈现平稳连续的变化，未出现电平跳变现象。 
3.4  调制信号的产生 

参考电压矢量位于不同小扇区时，其两侧所对

应的开关矢量作用时间也随之变化。图 10 展示了参

考电压矢量位于四矢量区域时，两侧矢量作用时间

的分布情况。图 10 中， maxX 和 minX 分别为整流侧

作用的大矢量和小矢量， maxY 和 minY 分别为逆变侧

作用的大矢量和小矢量。此时，两侧矢量的作用时

间分别为： 

 

min 1 2

max 3 4

min 2 3

max 1 4

x

x

y

x

T T T
T T T
T T T
T T T

= +
 = +
 = +
 = +

 (13) 

式中： maxxT 和 minxT 分别为整流侧 refX 大矢量值

maxX 和小矢量值 minX 的作用时间； maxyT 和 minyT 分

别为逆变侧 refY 大矢量值 maxY 和小矢量值 minY 的作

用时间。设在 k 时刻，整流侧和逆变侧各个子模块

的 作 用 矢 量 值 分 别 定 义 为 { }1 2( ), ( )p k p k 和

{ }1 2( ), ( )q k q k ； 1_ stepp 、 1_ stepq 分别为 1p 、 1q 的变化

值。由于两侧电路结构相同，因此两侧均可独立应

用一维 SVPWM 调制技术，以实现模块间均压矢量

的选择[17-18]。 
在 k+1 时刻，若整流侧总端口电压矢量值由

minX 切换至 maxX ，则输出电平变化量为+1。为了保 

  

(a) 第 1 类三矢量合成示意图 (b) 第 1 类三矢量调制的工作原理 

  

(c) 第 2 类三矢量合成示意图 (d) 第 2 类三矢量调制的工作原理 
图 9  三矢量调制的合成过程 

Fig.9  Synthesis process of three-vector modulation 
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图 10  两侧的矢量作用时间分布图 

Fig.10  Time distribution of vector action on both sides 

 

证功率单元输出电平不越级跳变，结合均压规律，

1_ stepp 为： 

dc1 dc2 s dc1 dc2 s
1_ step

dc1 dc2 s dc1 dc2 s

1,  , 0 , 0
0,    , 0 , 0

u u i u u i
p

u u i u u i
+ < > > <

=  > > < <

或

或
 (14) 

而当整流侧总端口电压矢量值由 maxX 切换至

minX 时，若输出电平变化量为−1，则 1_ stepp 的取 
值为： 

dc1 dc2 s dc1 dc2 s
1_ step

dc1 dc2 s dc1 dc2 s

0,    , 0 , 0
1,  , 0 , 0

u u i u u i
p

u u i u u i
< > > <

= − > > < <

或

或
 (15) 

在 k+1 时刻， 1( 1)p k + 可表示为： 
 ( ) ( )1 1 1_ step1p k p k p+ = +  (16) 

此时，根据整流侧总端口电压矢量值 P(k+1)，
即可确定 2 ( 1)p k + ，即： 
 ( ) ( )2 11 ( 1) 1p k P k p k+ = + − +  (17) 

同理，逆变侧作用矢量值{ 1 2( 1), ( 1)q k q k+ + }
可采用类似的均压调制算法计算确定。最后，依据

表 2 和表 3 中短路故障规避的开关状态选择准则，

完成各个子模块开关状态的合理分配。 
图 11 展示了该系统的控制算法流程。该算法采

用双环控制结构，具体实现步骤如下：首先，通过

实时采样 2 个模块直流侧电压 dc1u 、 dc2u 并进行求和

运算，将求和结果与预设参考值 dc2U ∗ 比较后送入比

例积分(proportional integral, PI)控制器，生成参考电

流信号 sI ，从而确保直流侧电压处于稳定状态；其

次，将参考电流 sI 与网侧电压 su 通过锁相环

(phase-locked loop, PLL)生成的正弦量 ( )sin tω 相

乘，得到输入侧电流指令信号 si
∗，在将该值与实际

电流值 si 作差形成电流误差信号；然后，为修正交

流侧电感电压的偏差，将电流信号 sI 与网侧电压 su

的余弦量 ( )cos tω 相乘后，结合前述电流误差信号

与网侧电压 su ，生成调制信号 refX ；最后，经过调

幅、移相处理，可得到逆变侧调制信号 refY 。该控

制策略通过电压电流双闭环设计，实现了直流侧电

压的稳定控制与网侧电流的精确跟踪。 

 

图 11  控制算法的实现过程 

Fig.11  Implementation process of control algorithm 

 

4  实验验证 

为了进一步验证所提策略的可行性和有效性，

搭建了相应的小功率实验平台，如附录 A 图 A1。
该系统的控制器采用 Cyclone III EP3C55F484I7 型

号的 FPGA 芯片，开关器件采用 P3M12080K3 型

MOSFET 器件，实验平台硬件参数如表 4 所示。 
表 4  实验参数 

Table 4  Experimental parameters 

参数 数值 

交流侧电压有效值 s / Vu  100 

输入侧电感 s / mHL  5 

输出侧电感 o / mHL  5 

直流侧电容 1 2 / μFC C、  470 

开关频率 sw / kHzf  10 

负载阻值 L /R Ω  50 

输入侧频率 1 / Hzf  50 

输出侧频率 2 / Hzf  15/50/400 

采样频率 s / Hzf  35 

 
4.1  动静态实验波形 

图 12 给出了变换器在不同调制策略下的实验

结果。在采用所提调制策略时，直流侧电压可实现

均衡控制，变换器实现稳定运行；而采用传统单边

SVPWM 调制策略时，2 个直流侧电压迅速跌落，

输出电流和端口电压出现畸变。该现象的原因在于：

电容短路故障是由输入、输出侧的桥臂状态共同作

用所致，因此传统单边 SVPWM 调制技术无法有效
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适用于无变压器型背靠背级联变换器。图 13 给出了

采用所提调制算法时，系统工作于不同调制区域的

静态实验波形。可以看出，输入、输出侧的电压和

电流相位相同，两侧实现了单位功率因数控制。当

相位差ϕ为 0°时，电流 si 、 oi 的总谐波畸变率(total 
harmonic distortion, THD)分别为 2.3%和 2.6%；而当

电压 su 与 ou 反相时，两侧电流的 THD 分别为 3.9%
和 4.7%。实验结果表明，采用所提调制策略，能够

有效避免电容短路故障，同时使输出波形质量良好。 
图 14 给出了参考电压矢量在不同扇区切换时，

变换器的动态实验波形。由图 14(a)可知，当电压矢

量位于小扇区 D4 时，矢量合成遵循五段式开关序 

所提调制
策略

传统单边SVPWM调制策略

纵轴: udc2, 25 V/格

纵轴: udc1, 25 V/格

纵轴: io, 2 A/格 纵轴: uab, 250 V/格

横轴: t, 40 ms/格

 

图 12  传统与所提调制算法的对比实验波形 

Fig.12  Experimental waveform comparison between  

conventional and proposed modulation algorithms 

纵轴: us, 250 V/格

纵轴: uo, 250 V/格

纵轴: is, 10 A/格

纵轴: io, 10 A/格

横轴: t, 10 ms/格

THD=2.3%

THD=2.6%

 

(a) 四矢量调制，m1=m2=0.8，φ=0° 

 

(b) 三矢量调制，m1=0.55，m2=0.375，φ=180° 

图 13  不同调制区域的静态实验波形 

Fig.13  Static experimental waveforms in different  

modulation regions 

列，即：<1,1>→<2,1>→<2,2>→<1,2>→<1,1>；而当

电压矢量转移至小扇区 D1 时，序列调整为

<0,0>→<1,0>→<1,1>→<0,1>→<0,0>。由图 14(b)可
以看出，在小扇区 D3 时，序列为四段式，矢量动

作顺序为<−1,0>→<−1,1>→<−2,0>→<−1,0>；而切换

至小扇区 D1 时，合成矢量由 3 个转换为 4 个，开

关序列切换为五段式，即：<0,0>→<0,1>→<−1,1>→ 
<−1,0>→<0,0>。实验结果表明：在不同类型小扇区

的切换过程中，两侧各个模块的端口电平均实现了

平滑过渡，均未发生电平跳变现象，确保了开关器

件的低电压应力。 
图 15 给出了变换器在负载切换时，直流侧电

压和电流的实验波形。当系统加载至 35 Ω 时，电流 

Ts Ts

四矢量区域 四矢量区域

纵轴: udc1, 100 V/格 纵轴: udc2, 100 V/格

纵轴: uab, 100 V/格

纵轴: ucd, 100 V/格
横轴: t, 100 µs/格

 

(a) 扇区 I，小扇区 D4 切换至 D1 

Ts

四矢量区域

Ts

三矢量区域

纵轴: udc1, 100 V/格 纵轴: udc2, 100 V/格

纵轴: uab, 100 V/格

纵轴: ucd, 100 V/格 横轴: t, 100 µs/格

 

(b) 扇区 II，小扇区 D3 切换至 D1 

图 14  扇区切换的动态实验波形 

Fig.14  Dynamic experimental waveforms during  

sector transition 

 

图 15  不同负载的动态实验波形 

Fig.15  Dynamic experimental waveforms under different  

load conditions 



周犹松，谢锡锋，田圣君，等：无变压器型背靠背级联变换器的二维空间矢量脉宽调制策略 3171 

si 的 THD 由 2.4%减小至 1.9%，电流 oi 的 THD 由

2.6%减小至 2.2%。此外，当系统加载或减载时，均

能快速达到新的稳定状态，且 2 个直流侧电压始终

保持均衡。图 16 给出了输出电压动态调节时，直流

侧电压和电流的实验波形。可以看出，无论输出电

压减小或增大，系统均能实现快速的动态响应，同

时直流侧电压始终保持均衡控制。实验结果表明，

在负载切载或输出电压动态调节等工况下，系统展

现出良好的动态响应性能。 

 

(a) 输出电压减小 

 

(b) 输出电压增大 

图 16  输出电压调节的动态实验波形 

Fig.16  Dynamic experimental waveforms under output  

voltage regulation 

 

图 17 给出了变换器在不同输出频率时，直流

侧电压和电流的实验波形。当输出频率从 50 Hz 增
加至 400 Hz 时，电流 oi 能迅速调整到相应的频率，

同时直流侧电压始终保持均衡。由于输出侧滤波电

感的阻抗值随输出频率的增大而增大，导致输出电 
流的幅值略有减小。而当输出频率减小至 15 Hz 时，

直流侧电压出现轻微波动，但系统依旧处于稳定运

行状态，输出侧电流波形正弦性良好。实验结果表

明：采用所提调制策略时，变换器具有良好的变频

输出能力。 
4.2  性能对比分析 

背靠背级联变换器在采用不同调制策略时谐波

抑制能力的对比情况如图 18 所示。文献[10]中
SHEPWM 调制方法仅能消除有限数量的低次谐波

(如第 5、7、9、11 次)，而高次谐波(如 15 次以上)
仍然存在，且分布不均[22-23]；另一方面，为了降低

开关损耗，该方法通常采用较低开关频率，从而使

输出电压呈现阶梯数较少的方波或梯形波，与理想

正弦波相差较大，进一步导致高次谐波的幅值相对 

 

(a) 输出频率增大至 400 Hz 

 

(b)输出频率减小至 15 Hz 

图 17  输出频率调节的动态实验波形 

Fig.17  Dynamic experimental waveforms under output 

frequency regulation 

 

 

图 18  不同调制策略的电流 THD 对比 

Fig.18  THD comparison of currents under different 

modulation strategies 
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较高。而文献[13]中 MPC 调制方法由于无固定的切

换规则，在运行过程中易出现端口电平跳变现象，

产生较高的 d du t (其中 u 表示电压)，进而产生大量

的宽频带谐波[24-25]。此类谐波难以通过滤波电感实

现有效滤除，导致系统总谐波畸变率较高。 
图 19 展示了不同功率等级下，背靠背级联变换

器采用不同调制策略的效率对比。采用所提调制策

略时，其传输效率优于文献[10, 13]的方法，峰值效

率约为 98.3%。由于 SHEPWM 调制对高次谐波的

抑制效果较差，流经滤波电感的高次谐波电流会产

生额外的铜损，进而降低系统的传输效率。而 MPC
调制方法因开关频率不固定，电流波形畸变严 
重[25-26]，导致谐波损耗较大，造成传输效率的降低。

此外，这 2 种方法在运行过程中均易发生端口电压

的跳变，导致功率器件频繁处于硬开关状态，进一

步增加了开关损耗，对系统的传输效率产生不利 
影响。 

 

图 19  不同功率等级的效率对比 

Fig.19  Efficiency comparison across different power levels 

 

本文所提的二维SVPWM调制是一种连续型高

频调制技术，利用相邻矢量的组合来生成输出波形，

优化了开关状态的分布，使输出电压波形更接近理

想正弦波。同时，由于采用较高的开关频率，高次

谐波的幅值随频率升高而衰减，少量的高次谐波可

通过滤波电感有效滤除，有效降低系统的总谐波畸

变率。此外，该调制结合了端口电压无跳变技术，

进一步减小了功率器件的开关损耗，提高了系统的

整体效率。 

5  结论 

1）当级联线相连桥臂开关满足对角线位置的

状态之和相等时，背靠背型级联变换器可规避电容

短路故障。  

2）利用所提双边二维调制策略，不仅实现了

直流侧电压的均衡控制，也确保了各模块端口电平

的无跳变。该技术最大限度地减少了开关转换的次

数，减少了开关损耗和电压应力。 
3）与现有方法相比，所提调制策略可显著降

低电流谐波分量，改善电能质量，且传输效率高；

同时具有良好的动态调节能力，能有效应对动态切

载、输出电压调节以及调频等复杂工况。 
附录见本刊网络版(http://hve.epri.sgcc.com.cn)。 
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附录 A 

 

(a) 含变压器型背靠背变换器 

 

(b) 无变压器型背靠背变换器          (c) 单相两模块背靠背级联变换器系统 

图 A1  背靠背级联变换器实验平台 

Fig.A1  Experimental platform of the BTB-CHB converter 

 
表 A1  五电平背靠背级联变换器的开关状态真值表 

Table A1  Truth table of switching states for five-level BTB-CHB converter 
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