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C =

I

L

D

t

T

c

0.5k

1

V

pn

（

8

）

式中：

T

c

为载波周期；

D

t

为直通占空比的最大值。不

仅如此，电流纹波的最大值也出现在直通占空比的

最大值处。

电容

C

1

的电压为

v

C

1

=

V

pn

+V

in

2

（

9

）

如果系统中最大的高频电感脉冲为

Δi=k

2

I

L

，那

么电感为

L=

v

C

1

D

t

T

c

2k

2

I

L

（

10

）

式中：

k

2

为电感电流纹波系数。

1 kW

系统的参数

为 ：

I

L

=10 A

，

V

in

=100 V, V

pn

=166.7 V, T

c

=1×10

-4

s

，

D

t

=0.2

，

v

C

1

=133.3 V

，

k

1

=35%

，

k

2

=27%

。

因此，

PWAM

调制方法下

Z

源的电容、 电感分

别为：

C=6.86 μF

，

L=0.5 mH

。

2.2.2

传统

PWM

方法下的无源元件

传统

PWM

下三相

qZSI

无源元件的计算可参

照文献

[14鄄15]

，所需的电容为

C =

P

4πf V ε

（

11

）

式中：

ε

为

2

倍频电压脉动比。 为了满足电感电流

纹波需要，电感

L

1

和

L

2

应为

L

1

≥ v

C

1

D

t
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式中，

b

为电感纹波系数。 设计同样的

1 kW

系统，

具体参数为：

P=1 000 W, V

pn

=373.1 V

，

f=50 Hz

，

f

c

=

10 kHz

，

D

t

=0.366

，

v

C

1

=236.6 V

，

ε=0.1

，

i

L

1

=i

L

2

=10 A

，

b=0.3

。

因此， 传统

PWM

调制方法下

Z

源的电容、电

感值分别为

C

1

=C

2

=115 μF, L

1

=L

2

=1.4 mH

。 由以上

结果可以看出，

PWAM

方法所需的电感和电容要小

于传统

PWM

方法。

2.3

不同调制方法下的效率对比

三相

qZSI

功率开关的损耗主要包括

MOSFET

的开关损耗，

MOSFET

的导通损耗和

Z

源二极管的

反向恢复损耗。 下面以开关管

S

1

为例，分析一个周

期内开关器件的功率损耗。

2.3.1 PWAM

调制方法下的功率损耗

从表

2

中可以看出， 开关管

S

1

在第

Ⅰ

和第

Ⅱ

扇区内一直导通， 在第

Ⅲ

和第

Ⅵ

扇区内进行

PWM

开关动作，在第

Ⅳ

和第

Ⅴ

扇区内进行直通动作。 在

一个周期内开关管

S

1

的开关损耗为

式中：

i

（

ωt

）为逆变器的输出电流；

i

L

（

ωt

）为流经桥臂

的直通电流；

t

ri

和

t

fu

为

MOSFET

的导通时间；

t

ru

和

t

fi

为

MOSFET

的关断时间；

V

CE

为漏极

鄄

源极电压；

I

rr

为 反向恢复电流；

Q

rr

为

MOSFET

反并联二极管的

反向恢复电荷；

f

c

为载波频率。 除此之外，开关管

S

1

的导通损耗可以计算为

式中：

R

DSon

是
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的导通电阻。二极管

D

1

在直
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图 5 PWAM 和传统 PWM 方法下三相qZSI 的效率对比

Fig.5 Comparison of efficiency of three鄄phase qZSI

between PWAM and the traditional PWM method
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通阶段断开， 在非直通阶段关断；

D

1

在非直通阶段

一直导通，因此没有反向恢复损耗。 由于直通占空

比的存在，二极管

D

1

在直通阶段有反向恢复损耗。

二极管

D

1

的反向恢复损耗可以计算为

P
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）

二极管

D

1

的导通损耗为

P

con_D1

=

1

2π

5π

6

π

6

乙

[U

DZ

（

2i

L

-|i|

）

+R

DZ

（

2i

L

-|i|

）

2

]

"

$

$

$

#

$

$

$

%

·

（

1-D

t

（

ωt

）

d

（

ωt

）

+2

13π

6

5π

6

乙

[U

DZ

（

2i

L

-|i|

）

+

���R

DZ

（

2i

L

-|i|

）

2

]

（

1-D

t

（

ωt

））

d

（

ωt

） （

16

）

式中：

U

DZ

为二极管

D

1

正向压降；

R

DZ

为二极管

D

1

的导通电阻；

Q

rr_Z

为

D

1

的反向恢复损耗。

2.3.2

传统

PWM

方法下的功率损耗

文献

[14鄄15]

中，在传统

PWM

方法下，

S

1

的开关

损耗为
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式中：

P

sw_S

1

_M

是

MOSFET

的导通损耗；

P

sw_S

1

_D

是反

并联二极管的开关损耗；

t

on

是

MOSFET

的导通时

间；

t

off

是

MOSFET

的关断时间；

t

rr

为反向恢复时间。

传统

PWM

方法下

S

1

的导通损耗为
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式中：

δ

M

（

ωt

）为

MOSFET

的导通占空比；

δ

D

（

ωt

）为反

并联二极管的导通占空比；

M

为调制系数；

R

D

为二

极管的导通电阻；

u

D0

为反并联二极管的导通电压。

Z

源开关管的功率损耗为

P
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式中：

P

sw_D

1

为开关管的开关损耗；

P

sw_D

1

为反并联二

极管的导通损耗。

2.3.3

效率对比

基于前文损耗计算，可得两种方法时

qZSI

的效

率对比曲线，如图

5

所示。 系统参数为：

V

in

=100 V

，

V

pn

=350.4 V

，

f

c

=10 kHz

，

M=0.615

，

D=0.385

。

qZSI

采

用

IXTQ36N30P

， 参数为：

t

ri

=30 ns

，

t

fu

=163.5 ns

，

t

rr

=

250 ns

，

t

ru

=282 ns

，

t

fi

=28 ns

，

Q

rr

=2 μC

，

R

DSon

=110

mΩ

，

U

DZ

=0.6 V

，

R

DZ

=11 mΩ

，

Q

rr_Z

=0.193 μC

。

在开关损耗计算中， 参数为：

t

on

=30 ns

，

t

off

=28

ns

，

R

D

=5 mΩ

，

u

D0

=0.5 V

。

从图

5

可以看出，

PWAM

方法能使

qZSI

具有

更高的效率。

李艺，等：

PWAM

控制的

Quasi鄄Z

源电机驱动系统
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2.4

转子磁场定向控制的

qZSI

永磁同步电机驱动

系统

磁场定向控制的

qZSI

永磁同步电机驱动系统

如图

6

所示。

通过比较给定转速和实际反馈转速，转速差送

到速度环的

PI

调节器，得到信号

i

*

qs

。 与此同时，令

参考信号

i

*

ds

为

0

。通过

Clark

变换和

Park

变换，三相

定子电流转化为

q

轴电流

i

qs

和

d

轴电流

i

ds

。 然后，

d

轴电流

i

ds

和

i

*

ds

的差值经过电流环

PI

调节器得到

u

*

ds

。

q

轴电流

i

qs

和

i

*

qs

经过电流环

PI

调节器得到

u

*

qs

。

u

*

qs

和

u

*

ds

经过坐标变换后得到三相定子电压

u

A

、

u

B

和

u

C

。根

据三相定子电压和直通占空比公式，就可以得到直

通占空比，从而进行

PWAM

调制，控制电机的稳定

运行。

3

仿真结果对比

PWAM

和传统

PWM

下的永磁同步电机驱动

系统通过仿真进行对比。 两套系统具有相同的电机

驱动条件和系统参数下， 对比波形包括电机转速、

电机转矩、定子电流和

Z

网络电压、电流、直流母线

电压以及逆变器输出电压波形。

仿真中的系统参数为： 直流输入电压

100 V

，

开关频率

10 kHz

。

PWAM

下

Z

源电容

6.86 μF

，电

感

0.5 mH

， 传统

PWM

下

Z

源电容

115 μF

， 电感

1.4 mH

。 电机一直以

10 N

·

m

的转矩满载运行。

图

7

为传统

PWM

下永磁同步电机的转速

r

、定

子电流

i

a

和转矩

T

m

响应。 最初电机稳定运行于

1 500 r/min

；在

0.4 s

时转速逐渐下降至

０

并反向加

速后稳定于反向的

900 r/min

； 在

0.8 s

处转速又反

向加速直到在

０

处稳定。 在

0.115～0.165 s

内，

qZSI

电容电压

v

C

1

和

v

C

2

、电感电流

i

L

1

和

i

L

2

、直流母线电

压

v

pn

和输出线电压

v

ab

的仿真结果如图

8

所示。

从图

8

（

a

）可以看出，传统

PWM

调制下

Z

网络

中电容电压的波动很大；图

8

（

c

）中，直流母线电压

波形虽为

６

脉波，但电压波头的质量差，从仿真结

果看有明显谐波，而且直接导致逆变器输出电压波

形的谐波含量高。

图

9

和图

10

为在相同的电机运行条件下

PWAM

方法的系统运行结果。

转速

r

、 定子电流

i

a

和转矩

T

m

如图

9

所示；在

0.115～0.165 s

内，

qZSI

电容电压

v

C

1

和

v

C2

、 电感电

流

i

L

1

和

i

L

2

、 直流母线电压

v

pn

和输出线电压

v

ab

的

仿真结果如图

10

所示。从图

9

可以看出，

PWAM

控

制下的电机能从启动迅速保持稳定运行， 转速平

稳，定子电流保持良好的正弦度，转矩变化后能迅

速回归到给定值。

从图

10

（

a

）和（

b

）可以看出，

qZSI

电容电压和

电感电流不再是恒定值，而是跟随着直通占空比的

变化而变化。 重要的是，电容电压和电感电流的波

动为

6

脉波。 这不仅满足了

PWAM

下

Z

源逆变器

图 7 传统 PWM 时电机转速 r、电流 i

a

和转矩 T

m

的

仿真结果

Fig.7 Simulation results of motor’s rotation speed r,

current i

a

and torque T

m

under the traditional PWM

图 6 磁场定向控制的永磁同步电机驱动系统

Fig.6 Permanent magnetic synchronous motor drive

system underfield orientation control
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的工作原理，而且使得输入电压稳定，良好地保持

了

Z

源逆变器的优势。 图

10

（

c

）中的直流母线电压

的频率为逆变器输出频率的

6

倍，验证了

PWAM

中

利用的

6

倍频脉波。 图

10

（

d

）中的逆变器输出线电

压也不再是恒定值，其值与部分的直流母线电压相

对应。 不仅如此，直流母线电压和逆变器输出线电

压均保持良好的六脉波， 从仿真结果看出

PWAM

调制下的逆变器输出电压波形的谐波含量要小于

传统的

PWM

调制方法。

图

11

为采用

PWAM

和传统

PWM

方法时三相

Quasi鄄Z

源逆变器输出电压的

FFT

分析结果。

三相

Quasi鄄Z

源逆变器输出电压即电机的输入

电压。从图

11

中可以看出，

PWAM

下的电机输入电

压的

THD

要小于传统

PWM

方法，更有利于电机的

稳定运行。

图

12

为采用

PWAM

和传统

PWM

方法时电机

定子电流的

FFT

分析结果 。 从图

12

可以看出 ，

PWAM

方法下的定子电流的

THD

谐波含量要小于

传统

PWM

方法。 因此，

PWAM

下的永磁同步电机

驱动系统具有更好的稳定性。

图 8 传统 PWM 时三相 qZSI 相应波形

Fig.8 Waveforms of three鄄phase qZSI under the traditional PWM
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Fig.9 Simulation results of motor’srotation speed r,

current i

a

and torque T

m

under PWAM
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结语

本文提出了

PWAM

调制方法用于三相

qZSI

电机驱动系统。 在该调制方法下，

qZSI

允许直流母

线侧有

6

倍频脉动，因此

Z

源所需要的电感、电容

值大大降低。 此外，与传统的

PWM

相比，在

PWAM

调制方法中， 只有

1/3

的开关管进行

PWM

开关动

作，使得在驱动电机的过程中，逆变器的开关动作

和开关损耗明显减小，效率显著提升。

（

a

）

qZSI

电容电压

v

C

1

和

v

C

2

（

b

）

qZSI

电感电流

i

L

1

和

i

L

2

（

c

） 直流母线电压

v

pn

（

d

） 逆变器输出线电压

v

ab

图 10 PWAM 三相 qZSI 仿真结果

Fig.10 Simulation results of three鄄phase qZSI under PWAM
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Fig.11 Comparison result of FFT of qZSI output voltage between two modulation methods

图 12 两种调制方法下电机定子电流 FFT 对比结果

Fig.12 Comparison result of FFT of stator current between two modulation methods
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