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ABSTRACT: To solve the problems of high computational 

complexity and inevitable parasitic modes in traditional space 

vector pulse width modulation (SVPWM) of active 

neutral-point-clamped five-level (ANPC-5L) inverter, a 

simplified equivalent SVPWM strategy was proposed, which 

could avoid parasitic modes. In the proposed strategy, 

saddle-shaped modulation signal was generated by utilizing the 

carrier method of 2-level SVPWM and was compared with the 

carrier signal after simple calculation. Then, the driving signal 

was obtained and the desired voltage waveform was output. On 

the one hand, by optimizing the switch mode transition 

diagram, the parasitic mode caused by dead zone could be 

eliminated and the output harmonic characteristics of the 

inverter could be improved. On the other hand, by properly 

selecting redundant modes and injecting zero-sequence voltage 

into modulation signal, the decoupling control of the floating 

capacitor voltage and neutral point potential of the DC-link 

capacitor could be realized. Moreover, the proposed strategy 

does not increase the switching frequency of switch 

components, so no extra losses are generated. Due to the less 

common-mode voltage produced by the proposed strategy, 

problems such as electromagnetic interference could be 

avoided. The validity of the proposed strategy was proved by 

the simulation and experimental results. 
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摘要：针对有源中点钳位五电平(active neutral-point-clamped 

five-level，ANPC-5L)逆变器传统空间矢量调制策略中存在

的“计算复杂、无法避开寄生模态”等问题，提出一种实现

简便且能够避开寄生模态的简化等效空间矢量调制(space 

vector pulse width modulation，SVPWM)策略。所提策略参

照两电平 SVPWM 的载波实现方法生成马鞍形调制信号，

经过简单计算后与载波信号比较，得到开关管驱动信号，输

出期望的电压波形。一方面，通过优化开关模态切换图，避

开因死区产生的寄生模态，改善逆变器输出谐波特性；另一

方面，通过合理选择冗余模态，向调制信号注入零序电压，

实现 ANPC-5L 逆变器悬浮电容电压和支撑电容中点电位的

解耦控制。所提策略不会增加开关管的开关频率，因此不会

产生额外的损耗，产生的共模电压较小，避免电磁干扰等问

题。最后，仿真和实验结果验证所提策略的有效性。 

关键词：有源中点钳位；五电平；空间矢量调制；寄生模态；

电容电压控制 

0  引言 

在 6~10kV 的高压大功率变频传动领域，受限

于目前开关器件的耐压水平，必须采用五电平、七

电平甚至更多电平的电能变换器拓扑结构以提高

输出电压水平 [1-4]。有源中点钳位五电平 (active 

neutral-point-clamped five-level，ANPC-5L)拓扑作

为一种混合型拓扑，兼具二极管钳位多电平拓扑和

飞跨电容多电平拓扑的优点，因此，该拓扑自提出

以来就因其“输出电平多、开关管电压应力低和控

制冗余性高”等优势受到了国内外学者的广泛关   

注[5-8]。由于 ANPC-5L 逆变器输出的电压等级多，

电压矢量选择的自由度较高，开关模态切换时可能
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产生寄生模态，且运行过程中必须保持直流母线支

撑电容和各桥臂内部悬浮电容电压平衡，因此，

ANPC-5L 逆变器的调制策略一直是该领域的研究

热点[9-11]。 

ANPC-5L 逆变器的调制策略主要分为基于载

波的调制策略、空间矢量调制策略和特定谐波消除

调 制 (selected harmonic elimination pulse width 

modulation，SHEPWM)策略[11-12]。基于载波的调制

策略以载波移相调制 (phase shift pulse width 

modulation ， PS-PWM) 和 载 波 层 叠 调 制 (phase 

disposition pulse width modulation，PD-PWM)为主。

文献[5-7,13-15]基于 PS-PWM 和 PD-PWM 策略，

采用 1 个调制波和几个幅值或相位不同的载波进行

比较产生所需的驱动脉冲。然而，这种调制策略对

悬浮电容电压控制能力较弱，而且悬浮电容电压控

制和中点电位控制之间存在耦合。文献[16-18]基于

SVPWM 策略，实现高直流电压利用率和内部电容

电压的控制，但其计算过程较为繁琐，实现复杂度

较高。文献[7,10]在上述传统 SVPWM 的基础上，

分别提出基于线电压坐标系和 g-h 坐标系下的

SVPWM 策略，简化了计算过程。然而，文献[7]

未给出对支撑电容中点电位的具体控制方法；文   

献[10]中开关管动作方式随中点电位的波动而变

化，不仅影响输出波形质量，还增加实现复杂度。

文献[19]在传统 SHEPWM 的基础上，采用粒子群

算法求解开关角，用于消除输出波形中特定的谐

波，但计算量大，较难应用于高性能调速系统中。 

由于开关管驱动脉冲存在死区，ANPC-5L 逆变

器开关模态切换过程中可能会产生非期望的中间

模态，称为寄生模态。寄生模态会使输出电压产生

跨电平跳变，影响输出波形质量。针对此问题，文

献[8,12,20]绘制 ANPC-5L 模态切换图，阐述模态之

间切换应遵循的规则，但未考虑输出电压过零时寄

生模态避免的问题。文献[21-22]在上述文献的基础

上对模态切换图进行修正，在输出电压过零时通过

5 种中间模态进行过渡，有效避免寄生模态的产生。

然而，该方法不仅实现复杂，而且必须对原来同步

动作的低频开关管进行独立控制，还存在使互补的

开关管同时导通的情况。该方法不仅增加控制成

本，而且增加安全隐患。 

支撑电容中点电位和悬浮电容电压平衡控制

也是 ANPC-5L 调制策略中必须考虑的一项内容。

ANPC-5L 电容电压控制的关键为能否实现 2 类电

容电压控制的解耦，以及是否会对 ANPC-5L 逆变

器的输出特性带来其他不利影响，如额外的开关损

耗、过高的共模电压等。目前，基于载波的调制策

略主要通过改变调制波幅值平衡内部电容电压，但

该做法较难实现 2 类电容电压控制的解耦[13-14]。文

献[5]在文献[13-14]的基础上通过分裂调制波实现

悬浮电容电压与中点电位的解耦控制，具有良好的

控制效果，但在控制过程中调制波分裂无规律，不

能有效地控制共模电压。基于 SVPWM 策略的文献

主要通过选择冗余矢量平衡中点电位和悬浮电容

电压，但主要存在 3 个问题：控制过程中未考虑输

出电压跨电平跳变和过高共模电压产生的影响
[23-24]；同一时刻只能对单一目标进行控制，未实现

2 类电容电压控制的解耦[17-18]；实现复杂度普遍  

较高。 

本文基于现有 ANPC-5L 逆变器调制策略中存

在的不足，提出一种简化等效 SVPWM 策略。该策

略参考传统 SVPWM 的载波实现方法得到马鞍形

调制信号，经过一定处理后将其与单路载波信号进

行比较，产生开关管驱动信号，得到与 SVPWM 等

效的直流电压利用率，避免传统五电平 SVPWM 策

略繁琐的计算流程。同时，提出一种简便高效的寄

生模态避免方法和 ANPC-5L 电容电压控制方法。

一方面避开因脉冲信号死区产生的寄生模态，优化

了输出谐波特性；另一方面，实现对 ANPC-5L 逆

变器内部电容电压平衡控制，未对逆变器输出带来

额外的不利影响。最后，通过仿真和实验对所提策

略的有效性进行验证。 

1  ANPC-5L 逆变器及其现有调制策略分析 

1.1  拓扑结构及开关模态 

三相 ANPC-5L 逆变器拓扑如图 1 所示。由图 1

可知，ANPC-5L 逆变器三相桥臂共用直流母线和支

撑电容中点 NP，每相桥臂包含 12 个开关管，即开 

关管 S1—S6 及其互补开关管 1S — 6S 。假设直流母 

线电压为 4E，为保证 ANPC-5L 逆变器输出 5 种标

准电平，必须满足 2 个前提条件：保持支撑电容中

点电位为 2E；保持各桥臂悬浮电容电压为 E。 

单个 ANPC-5L 桥臂的拓扑结构如图 2 所示。 

图 2 中：i1 为支撑电容 Cup的电流；i2 为支撑电

容 Cdn 的电流；inp 为支撑电容中点的电流；icf为悬

浮电容电流；io 为输出相电流。用 1 和 0 分别表示

器件的开通和关断，根据表 1 所示 8 种开关模态进 
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图 1  三相 ANPC-5L 逆变器拓扑结构 

Fig. 1  Topology of three phase ANPC-5L inverter 
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图 2  单个 ANPC-5L 桥臂的拓扑结构 

Fig. 2  Topology of single ANPC-5L bridge 

表 1  单个 ANPC-5L 桥臂的开关模态 

Table 1  Switch modes of single ANPC-5L bridge 

S1—S4 S5 S6 uo icf inp 开关模态 

0 0 0 -2E 0 0 M0 

0 0 1 -E io 0 M1 

0 1 0 -E -io io M2 

0 1 1 0 0 io M3 

1 0 0 0 0 io M4 

1 0 1 E io io M5 

1 1 0 E -io 0 M6 

1 1 1 2E 0 0 M7 

行动作，以母线中点 NP为参考电位，ANPC-5L 桥臂

可输出■-2E、-E、0、E、2E 5 种电平的相电压[25]。 

由表 1 可知，输出电压 uo 为■-E、0、E 时均对

应 2 种开关模态，将输出同一电平的不同开关模态

互相之间称为冗余模态。分析表 1 中所示 8 种开关

模态可知，开关管 S1—S4 状态总是保持一致，因此

在单个ANPC-5L桥臂中仅有3个可独立控制的开关

管，即 S1、S5、S6，因此可产生 23
■=■8 种开关模态。 

1.2  ANPC-5L 逆变器现有脉宽调制策略分析 

ANPC-5L 逆变器的调制策略主要分为 3 类：载

波脉冲宽度调制(pulse width modulation，PWM)策

略、SVPWM 策略和 SHEPWM 策略。其中，应用

于 ANPC-5L 逆变器的载波 PWM 策略主要分为

PD-PWM 和 PS-PWM 2 类。 

同相 PD-PWM 的一种开关切换方式如图 3 所

示。由图 3 可知，PD-PWM 利用 4 个频率和相位相

同的三角载波 Tr1—Tr4 与调制波进行比较，得到各

开关管的脉冲信号。PS-PWM 策略中调制波与载波

关系及开关管状态如图 4 所示。由图 4 可知，

PS-PWM策略利用2个幅值相同相位相差180º■的三 
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图 3  PD-PWM 策略中调制波与载波关系 

Fig. 3  Relationship between modulated wave and  

carrier wave in PD-PWM strategy 
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图 4  PS-PWM 策略中调制波与载波关系 

Fig. 4  The relationship between modulated wave and 

carrier wave in PS-PWM strategy 
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角载波(分上下 2 层，共 4 个)与调制波比较。其中，

调制波的正负号决定低频侧开关管 S1—S4 的开关

状态，载波决定高频侧开关管 S5、S6 的开关状态。

然而 PD-PWM 和 PS-PWM 对悬浮电容电压的控制

能力较弱，且悬浮电容电压控制、中点电位控制和

输出电压幅值控制之间存在耦合。在层叠载波的交

界处，调制波与载波比较产生的窄脉冲需进行特殊

处理。 

与 SPWM 相比，SVPWM 策略开关模型简单、

谐波性能好，且可实现低转矩脉动和高直流电压利

用率[26]。对于 ANPC-5L 拓扑的 SVPWM 策略，目

前主要有基于线电压坐标系和基于 g-h 坐标系 2 种

实现方式。三相 ANPC-5L 逆变器空间矢量图如图 5

所示。其中，数字 0—4 分别表示 5 种输出电平：

-2E、-E、0、E、2E。ANPC-5L 每相桥臂可输出 5

种电平，三相 ANPC-5L 逆变器共有 53
■=■125 个空间

电压矢量。由于有些空间电压矢量作用效果是相同

的，因此图 5 中所示共有 61 种不同位置的空间电

压矢量(包括 0 矢量)。 

空间矢量调制的实现过程一般分为 3 个步骤：

确定电压矢量；计算矢量作用时间；产生驱动脉冲。

由图 5 可知，实现 ANPC-5L 逆变器的空间矢量调

制，首先，确定参考电压 refu
�

所在的矢量三角形，

进而确定可供选择的电压矢量；其次，根据几何关

系计算各矢量的作用时间；最后，根据 ANPC-5L

电容电压控制的需求，确定最终作用的电压矢量及

其对应的开关模态，生成驱动脉冲。由此可见，相 
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图 5  三相 ANPC-5L 逆变器空间矢量图 

Fig. 5  Space vector diagram of  

three phase ANPC-5L inverter 

对于两电平 SVPWM，ANPC-5L 逆变器中 SVPWM

策略的计算复杂度升高。 

ANPC-5L逆变器基于 SHEPWM策略输出的相

电压波形如图 6 所示。SHEPWM 策略通过求解多

元非线性方程组计算各个开关管的导通角，可得开

关管最优的开通和关断时刻，实现对输出相电压波

形的调制，进而达到消除指定次数谐波的目的。然

而，随着开关频率提高，求解非线性超越方程组极

其复杂，很难进行在线求解，所以大部分工程应用

中将开关角计算结果预存储在内存中，因此降低调

制策略的灵活性。 
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图 6  采用 SHEPWM 输出的相电压波形 

Fig. 6  Output phase voltage waveform using SHEPWM 

2  简化等效 SVPWM 策略 

为克服现有 ANPC-5L 逆变器调制策略中存在

的各种不足，本文提出一种简化等效 SVPWM 策

略，在保留传统 SVPWM 原有优势的前提下，降低

实现复杂度，并易于数字控制系统的实现。 

2.1  简化等效 SVPWM 调制原则 

为使 SVPWM 实现更为简单，很多学者提出基

于载波的 SVPWM 实现方法，其中主要包括三次谐

波注入法和零序分量注入法[27-28]。通过上述方法生

成马鞍型调制信号与载波比较，可得与 SVPWM 等

效的直流电压利用率。 

在传统两电平调制策略中，由于输出相电压只

有 2 种电平，因此，相电压只有 0~Udc(直流母线电

压)1 个变化范围。然而，ANPC-5L 桥臂的输出有 5

种电平，假设输出电压仅在相邻电平之间变化，则

有■-2E~-E、-E~0、0~E、E~2E 4 种变化范围，因

此，调制波应被均分为 4 个区间。以直流母线电压

的 1/4 为基值，以支撑电容中点为参考零电位，根

据参考电压生成范围为[-2,■2]的马鞍型调制信号，等

效出(-2,■-1]、(-1,■0]、(0,■1]、(1,■2] 4 个区间，对应

输出电压的 4 种变化范围。三相 ANPC-5L 逆变器

的调制信号如图 7 所示，调制信号中包含 2 种信息，

整数部分表示输出电压的变化范围，调制信号与区 
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图 7  简化等效 SVPWM 中的三相调制信号 

Fig. 7  Three-phase modulation signal using  

simplified equivalent SVPWM 

间下限的差值表示此电压变化范围内高电平的占

空比。 

简化等效 SVPWM 的调制原则如表 2 所示。其

中，uc为三角载波信号，其范围为[0,■1]。由表 2 可

知，在调制信号的 4 个区间内，载波信号小于比较

值时，输出该区间内的低电平；当载波信号大于比

较值时，输出该区间内的高电平。 

表 2  简化等效 SVPWM 调制原则 

Table 2  Modulation principle of  

the simplified equivalent SVPWM strategy 

调制信号 uref 比较值 Cmp 
输出电压 

uc■<■Cmp uc■>■Cmp 

[-2,■-1] -(1■+■uref) -2E -E 

(-1,■0] -uref -E 0 

(0,■1] 1■-■uref 0 E 

(1,■2] 2■-■uref E 2E 

根据表 2可得简化等效 SVPWM中调制信号与

比较值的对应关系，如图 8 所示。通过该对应关系，

将范围为[-2，2]的调制信号转化为范围为[0,■1]的比

较值信号，并与载波进行比较。 

调制信号

比较值信号

2

-2

-1

1

0 ω t/rad

1

0 ω t/rad  

图 8  简化等效 SVPWM 中调制信号与比较值对应关系 

Fig. 8  Relationship between modulation signal and 

comparison value in simplified equivalent SVPWM 

2.2  ANPC-5L 模态切换规则 

由于开关模态切换过程中存在死区，2 个开关

模态切换过程中可能会产生非期望的中间模态，称

为寄生模态，寄生模态可能使输出电压产生严重的

跨电平跳变，增加输出电压的谐波畸变率，影响波

形质量。因此，ANPC-5L 开关模态切换过程中应当

避免产生寄生模态。假设电平在■-E 和 0 之间切换

时，采用模态 M3 输出 0 电平；电平在 0 和 E 之间

切换时，采用模态 M4 输出 0 电平。根据上述原则

可得单个 ANPC-5L 桥臂的开关模态切换图，如图 9

所示。 

M5

M7

M6

M3 M4

M1 M2

M0

2E

-2E

-E

E

0

 

图 9  单个 ANPC-5L 桥臂开关模态切换图 

Fig. 9  Switch mode transition diagram of  

single ANPC-5L bridge 

由图 9 可知，在 1 个开关周期内，电平在■-2E

和 ■-E 之间切换时，开关模态变化为 M0-M1/ 

M2-M0；电平在■-E 和 0 之间切换时，开关模态变

化为 M1/M2-M3-M1/M2；电平在 0 和 E 之间切换

时，开关模态变化为 M4-M5/M6-M4；电平在 E 和

2E 之间切换时，开关模态变化为 M5/M6-M7-M5/ 

M6。输出电压为 E 或■-E 时，开关模态的选择根据

当前时刻的悬浮电容电压和输出电流方向决定。 

2.3  M1 和 M2、M5 和 M6 之间避免寄生模态 

按照图 9 所示的动作图进行切换时，可以避免

寄生模态的产生。输出电压不发生过零切换时，通

过适时更新冗余模态的选择情况，使得模态严格按

照图 9 所示箭头进行切换，可以避免产生寄生模态。

调制信号 uref■∈■[-2,■-1]时，在开关周期初始时刻(三

角载波底端)更新冗余模态选择情况，此时开关模态

的变化如图 10 所示。调制信号 uref■∈■(-1,■0]时，在

开关周期中间时刻(三角载波顶端)更新冗余模态选

择情况，此时开关模态变化如图 11 所示。 

图 10、11 中：Ts 为开关周期；uc为三角载波；

C m p 为当前时刻的比较值。根据调制信号所处 
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M0

M1/M2

M0

C
m

p

-2E

-E

Ts

判断 M1/M2 选择情况

uc

 

图 10  uref■∈■[-2,■-1]时开关模态变化示意图 

Fig. 10  Switch mode transition diagram (uref■∈■[-2,■-1]) 

M1/M2 M1/M2

M3

判断 M1/M2 选择情况

uc

C
m

p

0

-E

Ts

 

图 11  uref■∈■(-1,■0]时开关模态变化示意图 

Fig. 11  Switch mode transition diagram (uref■∈■(-1,■0]) 

的不同层级，确定冗余模态判断的时刻，避免 M1、

M2 相互切换情况的发生，开关模态严格按照图 9

所示箭头进行切换，避免产生寄生模态。uref■∈■(0,■2]

时，寄生模态避免方法同理，此处不再赘述。 

2.4  输出电压过零时避免寄生模态 

在传统 ANPC-5L 调制策略中，并未对输出电

压过零时的寄生模态避免方法做出详细阐述。电压

正向过零点，是从区间(-E,■0)过渡到区间(0,■E)；电

压负向过零点是从区间(0,■E)过渡到区间(-E,■0)。部

分文献中允许模态 M3 向 M5 和模态 M4 向 M2 的

切换，以实现输出电压过零，此切换方法是不可接

受的，直接过零切换产生的寄生模态如图 12 所示。 

以电压正向过零为例分析，模态 M3 向 M5 切

换时，输出电压理论上应当从 0 变为 E。但死区时 

S1 S2

3S 4SCup

NP

Cup S3 S4

1S 2S

Cf

5S 6S

S5 S6

io

 

图 12  直接过零切换产生的寄生模态 

Fig. 12  Parasitic mode generated by  

zero-crossing transition directly 

间内只有 S6 导通，由图 12 可知，若此时 io 大于 0，

则会产生寄生模态 M1，输出电压为■-E，电流路径

如图 12 中实线箭头所示；若此时 io 小于 0，则会产

生寄生模态 M7，输出电压为 2E，电流路径如图 12

中虚线箭头所示。从区间(-E,■0)过渡到区间(0,■E)

时，M1(-E)的寄生模态基本可以接受，但是 M7(2E)

的寄生模态就会带来输出电压波形的显著畸变。输

出电压负向过零时，模态 M4 向 M2 的切换原理相

同，此处不再赘述。 

为避免输出电压过零时产生寄生模态，提出一

种基于“开关管延迟动作”的寄生模态避免方法。

根据 2.1 节中调制原则可知，输出电压正向过零时，

开关模态由 M1/M2 切换至 M4，输出电压从区间

(-E,■0)过渡到区间(0,■E)，然而模态 M1 或 M2 不能

直接向 M4 切换。此时，通过“高频侧开关管延迟

动作”避免切换过程中产生寄生模态。输出电压过

零前的最后一个模态为 M1 时，借助模态 M5 向

M4 进行切换；过零前最后一个模态为 M2 时，借

助模态 M6 向 M4 进行切换。 

以 M1 向 M4 切换为例进行分析。M1 向 M4 

切换时，首先，低频侧开关管动作， 1S — 4S 关断， 

S1—S4 导通，开关模态由 M1 切换至 M5，输出电

压由■-E 变为 E；而后，高频侧开关管动作，S6 关 

断， 6S 导通，开关模态由 M5 切换至 M4，输出电 

压由E变为 0，该过程中输出电压变化如图 13所示。

由图 13 可知，在下一个开关周期的初始时刻，输

出电压先由■-E 变为 E，而后变为 0。该过程通过产

生极短时间的输出电压跨电平跳变，最大限度地避

免输出电压因寄生模态而产生的畸变，实现总体切

换效果的最优化。 

M1/M2

M3

M1

M5

M4

M5/M6

M40

E

Ts

-E

Ts

0.02Ts

 

图 13  正向过零切换过程中输出电压变化 

Fig. 13  Output Voltage variation in  

forward zero-crossing transition process 

输出电压反向过零时，开关模态由 M4 切换至

M1/M2，输出电压应当从 0 变为-E。然而，模态

M4 不能直接向模态 M1 或 M2 切换，因此通过“低

频侧开关管延迟动作”避免切换过程中产生寄生模
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态。以 M4 向 M2 过渡为例进行分析。首先，高频 

侧开关管动作， 5S 关断，S5 导通，开关模态由 M4 

切换至 M6，输出电压由 0 变为 E；而后，低频侧 

开关管动作，S1—S4 关断， 1S — 4S 导通，开关模态 

由 M6 切换至 M2，输出电压由 E 变为■-E，该过程

输出电压变化如图 14 所示。由图 14 可知，输出电

压反向过零时，此方法同样可以避免寄生模态，实

现整体输出效果最优化。 

M3

M2

M5/M6

M4 M4

M1/M2

M6

0

E

Ts

-E

Ts

0.02Ts

 

图 14  反向过零切换过程中输出电压变化 

Fig. 14  Output voltage variation in  

reverse zero-crossing transition process 

3  电容电压控制策略 

控制母线支撑电容电压为 2E、桥臂内悬浮电容

电压为 E 是 ANPC-5L 逆变器正常工作的前提。本

节在简化等效 SVPWM 策略的基础上提出一种悬

浮电容电压与中点电位的解耦控制策略。 

3.1  悬浮电容电压控制策略 

由表 1 可知，开关模态为 M1、M2、M5、M6

时悬浮电容电流 icf不为零，且以上 4 种模态中冗余

模态之间对悬浮电容电压的影响效果恰好相反。因

此，可以根据当前时刻输出电压 uo、悬浮电容电压

Ucf 和输出电流 io 选择相应开关模态，控制悬浮电

容电压，其控制流程如图 15 所示。 

uo

   Ucf > E？
否是

uo = -E uo = E

  io > 0？   io > 0？

S = M1 S = M2

是 是

否 否

   Ucf > E？
否是

  io > 0？   io > 0？

S = M5 S = M6

是 是

否 否

 

图 15  悬浮电容电压控制流程图 

Fig. 15  Decision-making flow chart of  

floating capacitor voltage control 

其中，S 为开关模态。为便于工程实现，将    

图 15 所示决策流程简化为悬浮电容电压控制函数

Sigi，如式(1)所示。通过判断函数值 Sigi 的正负选

取相应的开关模态 Si。 

 cf o( )i i iSig u E i= - ·  (1) 

 
M1 / M5, 0

M2/M6, 0
i

i
i

Sig
S

Sig

>■
= ■ <■

 (2) 

式中 i■=■a,■b,■c，表示 A、B、C 三相桥臂。 

当输出电压为 E 时，若函数值 Sigi大于 0，选

取模态 M5，否则，选取模态 M6；当输出电压为■-E

时，若函数值 Sigi 大于 0，选取模态 M1，否则选取

模态 M2。 

3.2  中点电位控制策略 

3.2.1  ANPC-5L 中点电位波动模型 

由表 1 可知，ANPC-5L 桥臂处于某些开关模态

时支撑电容中点电流不为零，此时，支撑电容中点

电位会发生改变。因此，可以通过分析支撑电容中

点电流得到中点电位的变化规律。根据图 2 可得支

撑电容中点电流可表示为 

 up dn
np 2 1 up dn

d d
2 2

d d

U U
i i i C C

t t
= - = = -  (3) 

假设开关频率远大于基波频率，可近似认为中

点电流在 1 个开关周期 Ts 内保持不变，因此可将   

式(3)简化为 

 dn
np dn

s

2
U

i C
T

△
= -  (4) 

则 1 个开关周期内中点电位变化量△Unp 可表 

示为 

 np
np dn s

dn2

i
U U T

C
△ = △ = -  (5) 

假设直流母线电压保持不变。由式(5)可知，中

点电流 inp 不为 0 时，中点电位会发生变化，且变化

量与 inp 大小成正比。由此可知控制中点电位本质上

是控制中点电流 inp，只要对 inp 进行有效地控制，

可维持中点电位稳定。 

3.2.2  零序电压与中点电流的关系 

由于向调制信号中注入零序电压不会影响输

出线电压和线电流。因此，可以通过注入零序电压

的方式控制中点电流 inp，进而平衡中点电位。文   

献[23]基于线电压坐标系的 SVPWM 策略，通过调

整电压矢量序列N和复用矢量的作用时间比值 k(以

图 16 为例，k 为电压矢量 431 的作用时间除以电压

矢量 431 和 320 整体作用时间)控制中点电位。中点

电位的变化规律：N 值或 k 值增大会使 inp 减小，使

中点电位产生增加的趋势；反之，N 值或 k 值减小，

使 inp 增大，使中点电位产生减小的趋势。 
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注入零序电压 uz本质上是改变开关矢量序列N

和复用矢量作用时间比值 k，可实现与文献[23]相同

的效果。假设某一时刻三相调制信号分别为 1.2、

0.5、-1.2，可得三相比较值分别为 0.8、0.5、0.2，

则该开关周期内的开关动作次序如图 16 所示。 

320 321 331 431 331 321

B 相

A 相

C 相

320

2E
0.0

E

0

E

-E

-2E

0.2

0.5

0.8

1.0
Cmp Ts

t

uc

 

图 16  简化等效 SVPWM 开关次序图 

Fig. 16  Switch sequence diagram using  

simplified equivalent SVPWM 

将 ANPC-5L 的 5 种输出电平由低到高分别定

义为数字 0—4，可得到某一时刻对应的电压矢量。

由于电压矢量的作用顺序关于载波中心对称，因此

只取前半个开关周期的电压矢量进行分析。由图 16

可知，电压矢量顺序为 320-321-331-431，由几何关

系可知本开关周期内复用矢量作用时间比值 k■=■0.5。 

叠加零序电压分量 uz■∈■(0,■0.2]后，三相调制信

号变为 1.2■+■uz、0.5■+■uz、-1.2■+■uz，三相比较值变

为 0.8■-■uz、0.5■-■uz、0.2■-■uz，此时开关次序如图 17 

321 331 431 331 321 320320

B 相

A 相

C 相

2E

0.0

E

0

E

-E

-2E

0.2

0.5

0.8

1.0
Cmp Ts

t

uc

u z
u z

u z

0.8 - uz

0.5 - uz

0.2 - uz

△t

△t

△t

 

图 17  注入零序分量后的开关次序图(uz■∈■(0,■0.2]) 

Fig. 17  Switch sequence diagram after  

zero-sequence voltage injection (uz■∈■(0,■0.2]) 

所示。由图 17 可知，比较值均比原来降低 uz，电

压矢量 320 作用时间减少 2△t，电压矢量 431 作

用时间增加 2△t，k 值增加，中点电位产生增加的

趋势。 

当叠加零序电压分量 uz■∈■(0.2,■0.5]时，C 相参

考电压的层级发生改变，此时，三相比较值变为

0.8■-■uz、0.5■-■uz、0.2■-■uz■+■1，开关次序如图 18 所

示。由图 17 可知，等效电压矢量序列与图 17 相较

发生变化，开关周期初始时刻的电压矢量由 320 变

为 321，中间时刻电压矢量由 431 变为 432，此时

开关序列 N 增加，中点电位产生增加的趋势。 

432321 331 431 321331431

B 相

A 相

C 相

2E
0.0

E

0

E

-E

0.5

0.8
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Cmp Ts

t
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u z
u z

u z
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0.5 - uz

1.2 - uz

△t'
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0

1.2

 

图 18  注入零序分量后的开关次序图(uz■∈■(0.2,■0.5]) 

Fig. 18  Switch sequence diagram after  

zero-sequence voltage injection (uz■∈■(0.2,■0.5]) 

综合以上 2 种情况可知，注入零序电压分量 uz

后，当三相调制信号层级均未发生改变时，只有 k

发生改变，此时 uz与 k 成线性关系，随着 uz增大，

k 从 0 线性增至 1；当 uz继续增大使得调制信号层

级会发生改变时，开关序列 N 值增加，开关周期内

作用的电压矢量发生改变，负载连接方式随之改

变，此时中点电流 inp 会发生跃变，随着 uz 继续增

大，k 再次从 0 线性增加至 1。uz 减小时的情况与

uz增加时相反，因此不再赘述。根据上述关系，可

得到 inp 变化趋势与 uz之间的关系，如图 19 所示。

其中，uz表示注入信号在调制波信号上叠加的幅值，

uz1—uz4 为使得某一相调制信号为整数对应的零序

电压。由图 19 可知，随着叠加的零序电压分量逐

渐增加，中点电流整体呈降低趋势。 

3.2.3  基于零序电压注入的中点电位控制策略 

基于图 18 所得 uz与 inp 变化趋势的关系，提出

一种采用 PI 调节器实现的基于零序电压注入的中 
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uz/pu-2 uz1 uz2 uz3 uz4 2

inp/A

 

图 19  中点电流与注入零序电压的对应关系 

Fig. 19  Relationship between neutral point current and 

zero-sequence voltage injected 

点电位控制策略。根据中点电位偏差确定需要注入

的零序电压 uz，可表示为 

 dc dc
P dn I dn0

( ) ( )d
2 2

t

z

U U
u K U K U t= · - + · -∫  (6) 

式中：Udc为直流母线电压；KP、KI为 PI 调节器的

控制系数。 

考虑到在三相调制信号中注入 uz 之后不能产

生过调制，在控制过程中需要通过式(7)对 uz 进行   

限幅。 

 zmin a b c

zmax a b c

2 min{ ( ), ( ), ( )}

 2 max{ ( ), ( ), ( )}

u u u u

u u u u

θ θ θ
θ θ θ

= - -■
■ = -■

 (7) 

式中：uzmax 为可注入零序电压的最大值；uzmin 为可

注入零序电压的最小值。 

为确保 ANPC-5L 逆变器正常运行时低频侧开

关管工作在基波频率下，注入 uz后不能改变原始三

相调制信号的极性，因此须在式(7)的基础上进一步

缩小零序电压的范围。定义三相调制信号中最大、

中间和最小分量分别为 umax、umid、umin，则 uz应同

时满足： 

 zmin min mi d
mid

zmax max max

max( 2 , )
, 0

min(2 , )

u u u
u

u u u

= - - -■
≥■ = - -■

 (8) 

 zmin min max
mid

zmax max mi d

max( 2 , )
, 0

min(2 , )

u u u
u

u u u

= - - -■
<■ = - -■

 (9) 

由于注入过高的零序电压会产生较大的共模电

压，产生电机轴承损坏、绝缘击穿和电磁干扰等问

题，必须对叠加的零序电压进行限幅。根据文献[2]

可知，共模电压的幅值取决于三相调制信号的大

小，设三相调制信号为 ua、ub、uc，其向下取整后

的值为[ua]、[ub]、[uc]，不叠加零序电压时可能产

生的零序电压如表 3 所示。 

由表 3 可知，不注入 uz时产生的最大共模电压

为 E。因此，注入 uz后产生的最大共模电压同样不 

表 3  不叠加零序电压时采用简化等效 SVPWM 

可能产生的共模电压 

Table 3  Possible common-mode voltages without 

zero-sequence voltage injection using  

simplified equivalent SVPWM 

[ua]+[ub]+[uc] 共模电压幅值 [ua]+[ub]+[uc] 共模电压幅值 

-3 -E、-2E/3、-E/3、0 -1 -E/3、0、E/3、2E/3 

-2 -2E/3、-E/3、0、E/3 0 0、E/3、2E/3、E 

能超过 E。根据上述要求，注入 uz后的三相调制信

号 u'a、u'b、u'c应满足： 

 a b c3 [ ] [ ] [ ] 0u u u' ' '- ≤ + + ≤  (10) 

在实际工程应用中，为简化运算，将 uz的范围

限制在比较小的范围内，如(11)所示，能够抑制共

模电压的幅值。 

 z0.1 0.1u- ≤ ≤  (11) 

综上，注入的零序电压由式(6)调节器计算可

得，利用式(7)—(10)的条件对计算结果进行限幅。

工程应用中可以对计算比较复杂的限幅条件进行

适当地简化处理。 

3.3  电容电压控制策略实现流程 

所提 ANPC-5L 逆变器悬浮电容电压与中点电

位解耦控制策略的实现流程如图 20 所示。由图 20

可知，在悬浮电容电压控制策略中，根据悬浮电容

电压及输出电流选取相应的开关模态，实现悬浮电

容电压的平衡控制；在中点电位控制中，根据当前

中点电位及初始调制信号 uaref、ubref、ucref 确定 uz

的值，可得注入零序分量后调制信号 u'aref、u'bref、

u'cref作为 SVPWM 的输入，使逆变器输出期望的电

压波形。 

所提策略可以通过检测各个电气量动态调整 
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图 20  悬浮电容电压与中点电位解耦控制策略的实现框图 

Fig. 20  Implementation block diagram of  

decoupling control strategy of floating capacitor voltage 

and neutral potential 
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零序电压 uz及冗余模态的选择情况，理论上可以在

任意参考电压给定下(全调制比范围内)实现悬浮电

容电压和中点电位的解耦控制，具有良好的动静态

控制性能。根据 3.2 节可知，所提策略既可以保证

低频侧开关管工作在基波频率，又可以避免系统产

生过高的共模电压。 

4  仿真分析 

为验证所提策略的有效性，本章通过 PLECS 

4.1 仿真环境进行仿真验证，仿真参数如表 4 所示。

其中，三相阻感负载采用星形联接方式。 

表 4  仿真参数 

Table. 4  Simulation parameters 

参数 数值 参数 数值 

载波频率/kHz 5 负载电阻 R/Ω 2.375 

输出频率/Hz 50 负载电感 L/μH 37 

直流母线电压 Udc/V 1000 最大仿真步长/μs 0.1 

支撑电容 Cup、Cdn/mF 21 IGBT 死区/μs 3 

悬浮电容 Cf/mF 5 — — 

调制比由 0 线性增加至 0.7 时的输出波形如   

图 21 所示。由图 21 可知，当调制比小于 0.5 时，

调制信号范围为(-1,■1)，结合表 2 可知，输出相电

压仅有■-E、0、E 3 种电平等级，分别为对应■-250、

0、250V，高电平(E、-E)的占空比会随着调制比增

加而上升；当调制比大于 0.5 时，调制信号范围增

加至(-2,■2)，输出相电压有■-2E、-E、0、E、2E      

5 种电平等级，分别对应■-500、-250、0、250、500V，

同样地，高电平(2E、-2E)的占空比也会随调制比

增加而不断上升。此过程中，输出电流随调制比的

增加不断升高，仿真与理论分析相吻合。 

为验证所提 ANPC-5L 寄生模态避免方法的有

效性，分别对有寄生模态避免方法和无寄生模态避

免方法的 ANPC-5L 逆变器输出相电压波形进行 
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图 21  三相 ANPC-5L 逆变器输出波形 

Fig. 21  Output waveform of three phase ANPC-5L inverter 

分析。调制比设为 0.7，未避免寄生模态时的 A 相

相电压如图 22 所示。由图 22(a)可知，未避免寄生

模态时，开关模态在 M5 与 M6 之间切换产生输出

电压为 0 的寄生模态，使输出电压发生畸变；根据

输出电压过零切换细节图 22(b)可知，在输出电压

正向和负向过零时，分别出现输出电平为■-2E 和

2E 的寄生模态，使输出电压发生畸变。 

避免寄生模态时的 A 相相电压如图 23 所示。

由图 23(a)可知，输出电压不过零时，输出电平在相

邻电平之间切换，不会产生寄生模态；由图 22(b)

可知，输出电压正向过零时，输出电压从■-E 跳变 
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(b)　A 相相电压过零切换细节  

图 22  三相 ANPC-5L 逆变器相电压波形(未避免寄生模态) 

Fig. 22  Phase voltage waveforms of three phase ANPC-5L 

inverter (without avoiding parasitic mode) 
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(b)　A 相相电压过零切换细节  

图 23  三相 ANPC-5L 逆变器相电压波形(避免寄生模态) 

Fig. 23  Phase voltage waveforms of three phase ANPC-5L 

inverter (avoiding parasitic mode) 
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至 E，而后恢复至 0；输出电压反向过零时，输出

电压从 E 跳变至■-E，而后恢复至 0。此过程未产生

2E 或■-2E 的输出电压畸变，实现总体切换效果的

最优化。 

调制比为0.7时稳态运行工况下ANPC-5L逆变

器的电容电压波形如图 24 所示。其中，△u 为波形

的波动幅值， u 为波形的平均值。由图 24 可知，

三相悬浮电容电压均稳定在 250V，波动幅值约为

22V；支撑电容中点电位稳定在 500V，波动幅值约

为 3V。仿真结果验证所提策略的有效性。 

260
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图 24  三相 ANPC-5L 逆变器电容电压波形 

Fig. 24  Capacitor voltage waveforms of  

three phase ANPC-5L inverter 

ANPC-5L 逆变器低频侧开关管电压和输出共

模电压如图 25 所示。由图 25 可知，开关管 S1、S2

同时开通和关断，开关频率为 50Hz，与逆变器输 

出基波频率相同；开关管 3S 、 4S 开关状态与 S1、 

S2 互补。ANPC-5L 逆变器共模电压(负载中性点与

母线中点之间的电压)最大值为 E(250V)。仿真结果

均与理论分析相符，验证所提控制策略对低频侧开

关管频率限制和共模电压抑制的有效性。 

250V

-250V

S1、S2 两端电压
S3B、S4B 两端电压500V

0V

△t 400

开
关
管

电
压

/V

0

800

600

共
模
电

压
/V

0.42 0.44 0.46 0.48 0.500.40
t/s

0

-200

200

200

△t■=■20ms，f = 50Hz

 

图 25  低频侧开关管动作频率和共模电压控制效果 

Fig. 25  Control performance of operating frequency of 

low frequency switch and common-mode voltage 

5  实验验证 

通过功率等级 100kW 的 ANPC-5L 三相逆变器

样机对所提策略进行验证，实验平台如图 26 所示。

样机采用的 IGBT 型号为 FF450R12ME4，实验参数

与仿真参数均保持一致。本实验平台的控制器包括

1 台基于 TMS320C6678 的中央控制器，负责核心

算法的执行；3 台基于 FPGA 芯片的底层控制器，

主要负责模拟采样和生成开关管驱动脉冲。中央控

制器和底层控制器采用星型通信架构通过光纤进

行通信，中央控制器和上位机之间采用 UDP 通信

协议通过以太网进行通信。 

中央控制器

底层控制器

功率单元

触摸屏

示波器

上位机

阻感负载
(机柜背面)

 

图 26  实验平台 

Fig. 26  Experimental platform 

本实验平台通过 2 种方式记录实验数据：

Tektronix 示波器记录波形；将芯片内的实时运行数

据保存于控制器的随机存取存储器(random access 

memory，RAM)中，待逆变器运行结束后通过以太

网将 RAM 中的实时数据回传到上位机，通过

Matlab 软件完成数据还原及绘图工作。 

调制比为 0.7 工况下逆变器样机的输出相电压

和输出相电流波形如图 27 所示。其中，CH1—CH3

分别为 A、B、C 相相电压，CH4 为经过反向的 C

相相电流。由图 27 可知，所提调制策略可按要 

490V

-490V

-ic

△t■=■20ms，f = 50Hz

uc uaub

180A

 

图 27  ANPC-5L 逆变器输出波形 

Fig. 27  Output waveform of ANPC-5L inverter 
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求输出 5 种电平的相电压。输出相电压不过零切换

时仅在相邻电平之间进行切换，不会产生寄生模态。 

A 相相电压细节如图 28 所示。由图 28 可知，

输出相电压发生正向过零切换时，输出电压先由■-E

到跳变至 E，并保持极短的时间，而后恢复至 0；

输出相电压发生反向过零切换时，输出电压先由 E

到跳变至■-E，并保持极短的时间，而后恢复至 0。

上述 2 个过程均按照既定要求进行模态切换，避免

寄生模态的产生。实验结果与理论及仿真相符。 

 

正向
过零切换

 

反向
过零切换

 

 (a) 正向过零切换细节图 (b) 反向过零切换细节图 

图 28  A 相相电压过零切换细节 

Fig. 28  Zero-crossing details of A phase voltage 

运行过程中施加中点电位控制的电容电压波

形如图 29 所示。初始时刻不进行中点电位控制，

在 8s 时，加入中点电位控制。其中，△u 为波形的

波动幅值， u 为波形的平均值。由图 29 可知，不

施加中点电位控制时，上下半母线电容电压存在约

为 17.2V 的偏差，此时中点电位偏差约为 8.6V；施

加中点电位控制后，母线电容电压在 0.1s 内趋于一

致，并稳定在 2E(490V)附近，波动幅值约为 5.2V 

(±0.53%)；整个过程中，三相悬浮电容电压均稳定 
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图 29  有无中点电位控制时的电容电压波形 

Fig. 29  Capacitor voltage waveforms with/without  

neutral potential control 

在 E(245V)附近，波动幅值约为 20V(±4%)。 

运行过程中施加悬浮电容电压控制的电容电

压波形如图 30 所示。初始时刻不进行悬浮电容电

压控制，时间为 8s 时加入悬浮电容电压控制。由   

图 30 可知，不施悬浮电容电压控制时，悬浮电容

电压均偏离额定值 E(244.5V)，最大偏差约为 31V；

施加悬浮电容电压控制后，三相悬浮电容电压在

0.1s 内趋于一致，并稳定在 E(245V)附近，波动幅

值约为 20V(±4%)；整个过程母线电容电压均稳定

在 2E(489V)附近，波动幅值约为 7.5V (±0.75%)。

根据上述分析并对比文献[23,29]的控制效果，悬浮

电容电压波动幅值为 20V(±10%)，中点电位波动幅

值 10V(±1.25%)，所提策略的控制效果进一步提升。

实验结果不仅体现所提策略的良好控制性能，也体

现所提策略可以实现对中点电位和悬浮电容电压

的解耦控制。 
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图 30  有无悬浮电容电压控制时的电容电压波形 

Fig. 30  Capacitor voltage waveforms with/without 

floating capacitor control 

调制比动态变化工况下的电容电压波形如图 31

所示。初始时刻调制比为 0.3，在 1.5s 时，调制比

线性增加至 0.7，9s 时，调制比线性减小至 0.3。实

验过程中，直流母线电压会受到负载侧功率影响而

产生波动。由图 31 可知，中点电位在整个过程中能

够稳定在 2E，波动幅值始终小于 5V(±0.5%)。三相

悬浮电容电压均稳定在 E，随着调制比的增加悬浮

电容电压波动加大，最大波动幅值约 23V(±4.7%)。上

述实验结果体现所提策略良好的动态控制性能。 

ANPC-5L 逆变器串联开关管电压及共模电压 
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图 31  调制比动态变化时 ANPC-5L 逆变器相关波形 

Fig. 31  Related waveforms of ANPC-5L inverter under 

variation of modulation index 

波形如图 32 所示。由图 32(a)可知，串联开关管工

作频率为 50Hz，与输出基波频率相同。由图 32(b)

可知，共模电压稳定地控制在 E(245V)内。实验结

果与理论及仿真相符。 

 

488V

0V

△t

△t■=■20ms，f = 50Hz

 

244V

-244V

 

 (a) 串联开关管电压 (b) 共模电压 

图 32  ANPC-5L 逆变器串联开关管电压及共模电压波形 

Fig. 32  Series-connected switches voltage and 

common-mode voltage waveforms of ANPC-5L inverter 

6  结论 

本文针对ANPC-5L逆变器调制策略进行研究，

对现有 ANPC-5L 逆变器调制策略进行调研，分析

各调制策略的优势及其存在的问题，指出绝大部分

调制策略存在无法同时兼顾计算复杂度与悬浮电

容电压控制能力的问题，并得到结论如下： 

1）提出一种简化等效 SVPWM 策略，阐述所

提调制策略的调制原则及其实现流程，在此基础上

提出一种 ANPC-5L 寄生模态的避免方法，优化逆

变器输出谐波特性。 

2）提出一种具有良好动静态控制性能的

ANPC-5L 逆变器悬浮电容电压与支撑电容中点电

位的解耦控制策略。在 ANPC-5L 逆变器运行过程

中始终保持支撑电容中点电位为母线电压的 1/2，

三相悬浮电容电压均为母线电压的 1/4。 

3）所提简化等效 SVPWM 策略具有较高的悬

浮电容电压控制能力和较高的直流电压利用率，降

低算法实现的复杂度，易于工程实现。 

4）实验验证所提简化等效空间矢量调制策略

的有效性和良好的动静态控制性能，所提调制策略

对 ANPC-5L 逆变器的理论研究和工程应用具有一

定的参考价值。 
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A Simplified Equivalent SVPWM Strategy for  

Active Neutral Point Clamped Five-level Inverter 
LIU Jilong, LI Kefeng, XIAO Fei*, MAI Zhiqin, FU Kangzhuang, LIAN Chuanqiang 

(National Key Laboratory of Science and Technology on Vessel Integrated Power System (Naval University of Engineering)) 

KEY WORDS: active neutral-point-clamped; five level; space vector pulse width modulation; parasitic mode; capacitor voltage 

control 

The SVPWM strategy is a commonly used 

modulation method for multi-level inverters due to its 

high DC voltage utilization and better output 

characteristics. However, existing SVPWM strategies 

suitable for active neutral-point-clamped five-level 

(ANPC-5L) inverter have problems such as high 

complexity, inability of avoiding parasitic modes and 

poor performance in internal capacitor voltage control. 

In this paper, a simplified equivalent SVPWM 

strategy is proposed. Saddle-shaped modulation signal is 

generated by utilizing the carrier method of 2-level 

SVPWM. After simple calculation, the modulation signal 

is compared with the carrier signal, then, the driving 

signal is obtained, and the desired voltage waveform is 

output. The relationship between the modulation signal 

and the comparison signal is shown in Fig. 1. 

By optimizing the switch mode transition diagram, 

as shown in Fig. 2, the parasitic mode could be 

eliminated. Meanwhile, by properly selecting redundant 

modes and injecting zero-sequence voltage into 

modulation signal, which are shown in (1) and (2),  
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Fig. 1  Relationship between modulation signal and comparison 

value in simplified equivalent SVPWM 
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Fig. 2  Switch mode transition diagram of single ANPC-5L bridge 

respectively, balance control of the floating capacitor 

voltage and neutral point potential of the DC-link 

capacitor could be realized. 
 cf o( )i i iSig u E i= - ·  (1) 

 dc dc
P dn I dn0

( ) ( )d
2 2

t

z

U U
u K U K U t= · - + · -∫  (2) 

In (1), ucfi is the voltage of floating capacitor, ioi is 

the output current, E is one fourth of the DC-link 

voltage. If Sigi is greater than 0, select mode M1 or M5, 

otherwise, select mode M2 or M6. In (2), KP and KI are 

proportional and integral coefficient of PI, respectively. 

Fig. 3 shows the experimental results. The proposed 

strategy could generate required voltage output and no 

parasitic mode is generated. Balance control of the 

floating capacitor voltage and neutral point potential of 

the DC-link capacitor could be realized at the same time. 
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Fig. 3  Output waveform of ANPC-5L inverter 


