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ABSTRACT: According to the characteristics of the 
asymmetric and hybrid multilevel inverter, the phase-shifted 
staggered saw-tooth carrier hybrid modulation method was 
proposed. The nonlinear curves of the basic fundamental 
amplitude corresponding to modulation depth from each power 
cell were analyzed. Then the restricted track of power balance 
was established. In addition, the switching angle function 
corresponding to modulation depth for H bridge cell is deduced 
with it. Therefore the power balance control can be carried out 
dynamically with both lower and higher modulation depths 
respectively. Contrastive simulation results make it clear that it 
eliminates the distributing extreme phenomena of the power 
cells outputs after power balance control with lower 
modulation depth, while power balance is achieved with the 
changeless quality of the output voltages. With higher 
modulation depth, the unbalanced charge of power cells is 
solved in the case of increasing total harmonic distortion (THD) 
of the output voltage just a little. Finally, the experimental 
results verify the feasibility and validity of the proposed power 
balance control. 
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摘要：针对非对称混合多电平逆变器特点，提出一种锯齿载

波交错相移混合调制方法，分析各功率单元输出电压的基波

幅值关于调制度的非线性曲线，重构功率均衡约束曲线。以

功率均衡约束曲线，推导出 H 桥单元导通角关于调制度的

约束方程，在高低调制度阶段分别对功率单元进行动态的功

率均衡调节。仿真对比数据表明，功率均衡后，消除了低调

制度阶段功率单元输出分配的极端现象，在输出线电压质量

不变的情况下实现了功率均衡。高调制阶段，在输出线电压

总谐波畸变率(total harmonic distortion，THD)略有增加的情

况下，解决了功率单元负荷不均问题。实验结果验证了功率

均衡方法的可行性与有效性。 

关键词：电力电子；多电平逆变器；调制方法；脉宽调制；

功率均衡；非对称混合 

0  引言 

多电平逆变器具有输出电压等级高、传输功率

大、谐波含量低等优点，在大功率电机驱动等场合

受到广泛关注[1-2]。而多电平逆变器的拓扑研究从最

初的二极管钳位型、飞跨电容型和 H 桥级联型，到

近阶段提出的混合多电平逆变器，使得各种多电平

调制方法应拓扑而生[3-5]。 
当级联逆变器输出有功功率时，往往会存在功

率均衡问题[6]。无论是传统 H 桥级联型，还是混合

多电平型，逆变器的整体输出来自各功率单元输出

的叠加。H 桥级联型逆变器采用阶梯波调制时，可

采用循环分配法和调整开关角实现功率均衡[7-9]。对

于混合多电平逆变器采用 PWM 调制方法时，调制

度动态变化幅度较大，会导致功率单元输出分配出

现极端、功率单元负荷不一致等现象，而通过随机

分配法均衡各功率单元又会出现控制复杂、直流母

线电容电压波动较大的问题[10]。 
针对非对称混合多电平逆变器特点，本文提出

一种新型锯齿载波交错相移混合调制方法，并在该

调制方法中对高、低调制度阶段进行功率均衡控

制，实现均衡分配各功率单元的输出。最后进行仿

真数据对比和实验验证。 

1  新型锯齿载波交错相移混合调制方法 

1.1  非对称混合多电平逆变器 

非对称混合多电平逆变器是从功率开关电压

应力、拓扑结构的角度定义的多电平逆变器。多电

平逆变器中，如果功率开关承受的电压应力不同(一
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般是成倍关系)，则该拓扑为混合多电平逆变器[11]，

如果级联的若干基本功率单元的直流母线电压，或

功率单元结构不对称，则称为非对称结构。 
图 1 为本文构建的三相非对称混合多电平逆变

器的一相，由功率单元 1、2 级联而成。直流侧采

用 PWM 整流器提供直流母线电压均为 2E 的电源，

具有输入功率因数高、能量双向流动的优点。逆变

器侧采用电容钳位型非对称 H 桥与传统 H 桥级联，

以较少的功率器件输出较多电平的电压。功率单元

1 的功率开关 S1~S4 为高频低耐压器件(如 IGBT)，
功率开关 S5、S6 和功率单元 2 的功率开关 S7~S10

均为低频耐高压器件(如 IGCT)。定义图 1 中功率开

关的开关状态互补对为：(S1=/S4)，(S2=/S3)，(S5=/S6)，
(S7=/S8)，(S9=/S10)，且均有“1”、“0”两种“开”、

“关”状态，钳位电容电压为 Ucl=E，则功率单元 1
输出±2E、±E、0 五种电平，其开关函数为 

uab=(S2−S1)Ucl+(S1−S5)·2E         (1) 
功率单元 2 输出±E、0 三种电平，其开关函数为 

ucd=(S7−S9)·2E              (2) 
因此，单相逆变器输出相电压 uad 为±4E、±3E、

±2E、±E、0 九种电平，其开关函数为 
uad= uab+ucd =(S2−S1)Ucl+(S1−S5+S7−S9)·2E  (3) 
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图 1  非对称混合多电平逆变器 

Fig. 1  Asymmetric and hybrid multilevel inverter 
1.2  新型非对称混合调制方法 

由图 1 及式(2)得，功率单元 2 为低频调制，其

输出为三电平阶梯波。对于三相系统，传统混合调

制方法输出电压等效载波频率仅为载波频率，并且

线电压相邻电平层交叠增加了谐波含量[12-14]。因

此，针对图 1 拓扑，提出一种新型锯齿载波交错相

移非对称混合调制方法，如图 2 所示。 
令逆变器总调制波为 

Uref=4Emasinωt             (4) 

式中：ma∈(0,1)为幅值调制度；ω为调制波角频率。 
定义图 2(a)中θ 为功率单元 2 的导通角，Uc为θ 对

应的总调制波值，由图 2(a)及式(4)得导通角θ 为 

c

a

arcsin
4
U
Em

θ =                (5) 

由式(5)就可得到功率单元 2 的输出电压 ucd。因此，

功率单元 1 要输出五电平电压 uab 所需的调制波

Uref1 为 

Uref1=Uref-ucd                 (6) 
图 2(b)为功率单元 1 输出五电平电压 uab 的新

型锯齿载波交错相移调制方法。图 1 中功率单元 1
的半桥 a 开关状态两两互补，只需要两个幅值为 2E
的锯齿载波 C1、C2 和一个调制波 Uref1 参与 PWM
调制。两个锯齿载波 C1、C2 相位互差 π，在调制波

Uref1 的正方向，C1、C2水平分布于垂直方向的正区

域，恰好同 Uref1 的正区域发生 PWM 调制，分别对

应产生功率开关 S1、S2 的驱动信号，功率开关 S5

的驱动信号由调制波 Uref1 的过零点产生。在调制波

Uref1 的负方向，锯齿载波 C1、C2 跟随调制波正负交

错分布于垂直方向的负区域，与在负区域的 Uref1

进行 PWM 调制，从而使得功率单元 1 输出图 2(c)
的五电平电压 uab。由式(3)可得，图 2(d)的 uad 为非

对称混合多电平逆变器输出的九电平相电压。 
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图 2  新型非对称混合调制方法 

Fig. 2  Novel asymmetric and hybrid modulation method 
图 3 为载波频率 fc=3.5 kHz，ma=0.95，Uc=2E

时三相非对称混合多电平逆变器采用新型调制方

法下线电压 uAB及其频谱。新型非对称混合调制方

法采用交错相移锯齿载波[15]，使得图 3(b)中输出线

电压的等效载波频率(7 kHz)为载波频率的 2 倍，

且图 3(a)中的线电压消除了相邻电平层的交叠现
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象，有效降低了线电压的谐波含量。 
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图 3  新型调制方法下线电压 uAB 及其频谱 

Fig. 3  Line to line voltage uAB and its spectrum with the 
novel modulation method 

2  功率均衡方法 

2.1  功率单元输出分析 
由式(5)得，当 Uc=2E 时， ，

功率单元 2 的三电平阶梯波输出电压 ucd 随着 ma 的

降低而减小，其傅里叶表达式为 

aarcsin(1/ 2 )mθ =

cd
1,3,5...

8 cos( )sin( )
πn

Eu n
n

n tθ ω
∞

=

= ∑        (7) 

所以，n=1 时功率单元 2 输出电压的基波 ucd1 为 

a

cd1
a2

a

0,      (0,0.5]

8 11 sin ,      (0.5,1]
π 4

m

u E t m
m

ω

∈⎧
⎪

= ⎨
− ∈⎪

⎩

   (8) 

由式(6)得功率单元 1 输出电压的基波 uab1 为 

a a

ab1 a 2
a

a
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                        (0.5,1]

Em t m
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m
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    (9)

 

两功率单元级联，电流相等，对于输出有功功

率来说，功率单元输出功率之比为输出电压基波幅

值之比[16]。但由式(8)得，功率单元 2 只有在调制度

ma∈(0.5,1]时才参与逆变器总的功率输出，导致逆

变器在低调制度时两功率单元输出分配出现极端

现象，使得功率单元 2 得不到充分利用，出现了功

率单元利用不均衡问题。 

图 4 为 Uc=2E 时，功率单元 2 输出电压基波幅

值、导通角θ 与调制度 ma 的关系曲线图。当 ma< 
0.5 时，导通角恒为 90°，即功率单元 2 输出为零。

当 ma 0.5 时，随着 ma的增加，导通角从 90°非线

性地减小到 30°，功率单元 2 的输出电压基波幅值

由 0 逐渐增加到逆变器相电压基波幅值的

≥

3 / π
倍。显然，解决低调制度时逆变器功率单元输出分

配出现极端问题的思路是，在低调制度时减小功率

单元 2 的导通角，以均分功率单元 1 的负荷。在高

调制度时，要实现这两个功率单元输出的动态分

配，就需要动态调节功率单元 2 的导通角θ，以达

到均衡利用两功率单元的目的。 
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图 4  功率单元 2 输出电压基波幅值、导通角θ与调制度 ma

的关系曲线图(Uc=2E) 
Fig. 4  Relationship curves about fundamental amplitude 

of power cell 2 and lead angle θ with ma (Uc=2E) 

2.2  功率均衡方法 

图 5 为输出电压基波幅值关于调制度的函数曲

线，曲线 1、2、3 分别为 Uc=2E 时，功率单元 1、
2 和逆变器相电压基波幅值曲线。曲线 1、2 交于点

A(求得 mA=0.556)，在该点，两单元输出电压基波

幅值相等。由图 5 中几何关系可得“曲线 OE”关

于 ma的函数为 
OE a a( ) 0.5U m m=            (10) 

其物理含义是，在整个调制度范围内，功率单元 1、
2 输出电压基波幅值相等，并且调制度以 mA=0.556
分成两段。在 ma<mA的低调制度阶段，功率单元 1
将需要多余输出的能量由功率单元 2 输出；在

ma>mA的高调制度阶段，功率单元 2 将需要多余输

出的能量由功率单元 1 输出。因此“曲线 OE”为

本文重构的实现逆变器功率均衡的约束曲线。 
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图 5  输出电压基波幅值关于调制度的函数曲线 

Fig. 5  Fundamental amplitude curves of output with ma 
图 5 中曲线 2 关于 ma的函数为 

2c
cd1 a

a

2( ) 1 ( )
π 4

UU m
Em

= −         (11) 

由图 5 中功率均衡约束曲线 OE 与曲线 2 的交点 A，
可联立式(10)、(11)得位于总调制波上的变化值 Uc为 

2
2

c a
π4 1
16

U m E m= − a           (12) 

由式(5)、(12)得到功率均衡后功率单元 2 的导通角为 
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2
2
a

πarcsin 1
16

mθ = −            (13) 

因此，式(13)为全调制范围内，在功率均衡约束曲

线 OE 下调节功率单元 2 导通角的约束方程。 
图 6 为导通角约束方程下功率单元 2 输出电压

基波幅值、导通角θ与调制度 ma的关系曲线图，在

全调制范围内，随着 ma 的增加，约束方程下的导

通角θ的调节范围为 90°~38.3°，而功率单元 2 的输

出电压基波幅值 Ucd1 始终与 ma为线性关系。 
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图 6  约束方程下功率单元 2 输出电压基波幅值、导通角θ

与调制度 ma的关系曲线图 
Fig. 6  Relationship curves about fundamental amplitude 

of power cell 2 and lead angle θ with ma  
under the restricted equation 

设锯齿载波频率 fc=3.5 kHz，直流母线电压

2E=20 V。图 7 为 ma=0.4，调制波频率 fm=20 Hz 的

低调制度阶段功率均衡的仿真结果。未功率均衡

时，功率单元 2 导通角恒为 90°，功率单元 2 输出

为零，逆变器输出负荷完全由功率单元 1 承担；功

率均衡后，以式(13)的功率单元 2 导通角约束方程

根据 ma进行动态调节，将调制度 ma决定的每相逆

变器输出能量进行合理分配后由两个功率单元均

衡输出。图 7(a)为功率均衡后两功率单元输出电压，

各单元输出叠加后得到图 7(b)的逆变器相电压 uad。 
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图 7  低调制度阶段功率均衡仿真结果(ma=0.4, fm=20 Hz) 

Fig. 7  Simulation results of power balance at lower 
ma(ma=0.4, fm=20 Hz) 

对于三相系统，能得到图 7(c)、(d)具有较好谐波特

性的线电压 uAB。表 1 为 ma=0.4 时，功率均衡前后

的仿真数据对比，功率均衡前，逆变器相电压完全

由功率单元 1 输出，线电压 uAB的 THD 为 19.24%，

功率均衡后，两单元输出电压基波幅值相等，而线

电压 uAB的 THD 为 19.26%，保证了输出线电压质

量不变的情况下实现了功率均衡。 
表 1  功率均衡前后仿真数据对比(ma=0.4) 

Tab. 1  Simulation comparisons between power balance 
and not(ma=0.4) 

ma=0.4 
2E=20 V 

均衡前 均衡后 

Uab1/V(单元 1) 15.98 7.98 
Ucd1/V(单元 2) 0 7.98 

单元 2 输出比例(Ucd1/ Uad1)/% 0 50 
THD% 19.24 19.26 

图 5 中曲线 2 过原点 O 的切线为 OH，切点 H
处对应的调制度为功率单元 2 输出占逆变器总输出

比(Ucd1/Uad1)最大处。通过计算得切线 OH 的斜率

k=2/π。因此在 ma∈(mA,1)，两功率单元共同输出，

但没有达到均衡输出，功率单元 2 输出占逆变器总

输出比(Ucd1/Uad1)在 0.5~2/π之间波动，不能实现功

率单元均衡利用。 
图 8 为 ma=0.95，fm=50 Hz 时的高调制度阶段

功率均衡的仿真结果，图 8(a)为功率单元输出。设

功率均衡前高调制度阶段的导通角为 1θ 、功率均衡

后的导通角为 2θ 。而由 及式(13)
得，功率均衡控制需将导通角由

1 aarcsin(1/ 2 )mθ =

1θ 增大到 2θ 来均衡

功率单元输出能量，因此，功率单元 1 的调制波

Uref1 在基波正半周期的 1 2[ , ]tω θ θ∈ 和 2[π ,tω θ∈ −  

1π ]θ− 区间出现轻微的过调制现象，输出电压中引

入了低次谐波。过调制现象引入低次谐波含量的大

小取决于过调制持续的区域 2 1( )θ θ− 的大小。因此，

令 a 2 1( ) ( )mθ θ θΔ = − 得 
2

a a
a

π 1( ) arcsin 1 ( ) arcsin
4 2

m m
m

θΔ = − −    (14) 

对式(14)求最大值可得，当 ma= 2 π 时， θΔ = 

0.22π，此时过调制现象最严重，逆变器输出电压的

低次谐波含量最大，说明此时实现功率均衡控制的

代价最大。 
图 8(b)、(c)、(d)分别为逆变器输出相电压、线

电压及其频谱，轻微的过调制现象使得线电压中引

入少量低次谐波。表 2 为 ma=0.95 时功率均衡前后

的仿真数据对比，功率均衡后，功率单元 2 输出电

压基波幅值为相电压的 50.5%，线电压的 THD 由
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8.11%增加到 8.79%，可见功率均衡控制对输出电压

波形质量影响很小。 
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图 8  高调制度阶段功率均衡仿真结果(ma=0.95, fm=50 Hz) 

Fig. 8  Simulation results of power balance at higher 
ma(ma=0.95, fm=50 Hz) 

表 2  功率均衡前后仿真数据对比(ma=0.95) 
Tab. 2  Simulation comparisons between power balance 

and not(ma=0.95) 
ma=0.95 

2E=20V 
均衡前 均衡后 

Uab1/V(单元 1) 16.29 18.58 
Ucd1/V(单元 2) 21.6 18.95 

单元 2 输出比例(Ucd1/ Uad1)/% 57 50.5 
THD% 8.11 8.79 

3  实验验证 

以三相非对称混合多电平逆变器为实验平台

对本文提出的功率均衡方法进行实验验证。直流母

线电压为 20 V，锯齿载波频率 fc=3.5 kHz，三相负

载电阻 R=100 Ω，L=62.3 mH，控制电路以 FPGA 
(Cyclone EP1C6Q240C8N)和 TMS320F2812 DSP 为

核心，非对称 H 桥功率电路均采用 IGBT 
(HGTG20N60A4D) 功率开关， H 桥采用 IPM 
(iramx16up60a)。 

图9、10分别为纯电阻负载时，ma=0.4、fm=20 Hz
和 ma=0.95、fm=50 Hz 时功率均衡实验结果，逆变

器输出电压与仿真结果基本一致，线电压 uAB的等

效载波频率为载波频率的 2 倍(7 kHz)，而相邻电平

层间没有交叠现象。表 3 为功率均衡前后实测电压

波形频谱分析数据对比(取 5 次实验测量的平均

值)，与前面的仿真理论分析基本一致。 
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图 9  低调制度阶段功率均衡实验结果 

ma(ma=0.4, fm=20 Hz) 
Fig. 9  Experimental results of power balance at lower 

ma(ma=0.4, fm=20 Hz) 
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图 10  高调制度阶段功率均衡实验结果 

ma(ma=0.95, fm=50Hz) 
Fig. 10  Experimental results of power balance at higher 

ma(ma=0.95, fm=50Hz) 
表 3  功率均衡前后实测波形频谱分析数据 

Tab. 3  Spectral analysis data of the experimental waves 
between power balance and not 

ma=0.4 ma=0.95 
2E=20 V 

均衡前 均衡后 均衡前 均衡后 
单元 1(Uab1/V) 14.2 7.5 15.1 17.3 
单元 2(Ucd1/V) 0 7.2 20.8 18.2 
相电压(Uad1/V) 14.5 14.3 36.3 35.7 
线电压 THD/% 21.3 21.5 9.3 10.5 

图 11、12 分别为功率均衡控制后，低、高调

制度阶段 RL 负载实验结果，线电流反映为电阻 R
两端电压。图 11(a)、(b)分别为 ma=0.4 时，逆变器

功率单元输出电压、逆变器输出相电压及线电流，

对于感性负载，功率均衡控制后线电流 iA正弦度良

好。图 12(a)、(b)分别为 ma=0.95 时，逆变器功率单 
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图 11  低调制度阶段 RL 负载实验结果(ma=0.4, fm=50 Hz) 

Fig. 11  Experimental results of RL load at lower  
ma(ma=0.4, fm=50 Hz) 
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图 12  高调制度阶段 RL 负载实验结果 

ma(ma=0.95, fm=50 Hz) 
Fig. 12  Experimental results of RL load at higher  

ma(ma=0.95, fm=50Hz) 
元输出电压、逆变器输出相电压及线电流，功率均

衡控制后，功率单元 1 轻微的过调制现象对逆变器

输出影响不大，线电流 iA仍具有较好的正弦度。 

4  结论 

针对非对称混合多电平逆变器，提出一种锯齿

载波交错相移混合调制方法，进而提出功率均衡方

法，从线电压波形质量、相电压由功率单元均衡输

出两个方面得到以下结论： 
1）新型混合调制方法的线电压等效载波频率

为载波频率的 2 倍，且消除了线电压相邻电平层间

的交叠现象，提高了线电压波形质量。 
2）在 ma∈(0, 0.556]的低调制度阶段，功率单

元 2 的导通角约束方程消除了功率单元输出分配的

极端现象，实现了两功率单元均衡输出，并且输出

电压 THD 不变。 
3）在 ma∈(0.556, 1]的高调制度阶段，功率单

元 2 的导通角约束方程导致功率单元 1 产生了轻微

的过调制现象，在输出线电压 THD 略有增加的情

况下，实现了功率均衡控制。 
全调制范围内，在保证输出电压波形质量的情

况下，各功率单元输出与调制度成正比，实验结果

验证了功率均衡方法的正确性与有效性。 
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