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摘　要：　Si/SiC 级联 H 桥逆变器， 能够利用不同器件的开关组合保证低输出电流谐波畸变率（Total Harmonic 
Distortion，THD）和装置效率， 但也带来了 Si/SiC子模块开关分配的难题 .  对此， 本论文设计一种变权重的模型预测控

制方法（Model Predictive Control，MPC）选择总开关状态并分配子模块开关组合 .  该方法在选取逆变器总开关状态和

Si/SiC子模块开关组合的代价函数中引入基于器件开关损耗的变权重，以改善逆变器的效率和输出电流谐波畸变率 .  
在五电平 Si/SiC 级联 H 桥逆变装置上验证了变权重 MPC 的有效性， 相比于固定权重 MPC， 输出电流 THD 最多降低

2.05%， 装置损耗最多降低4.53%.
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A High-Performance Model Predictive Control Strategy Based on 
Si/SiC Cascaded H-Bridge Inverter
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Abstract:　Si/SiC cascaded H-bridge inverters enable a combination of different devices to ensure low output current 
total harmonic distortion (THD) and high device efficiency. However, this also presents the challenge of switching and as⁃
signing Si/SiC cells. In this paper, a model predictive control (MPC) with variable weight is designed to select the total 
switch state and assign the cell switch combination. In this method, a variable weight based on the switching loss of the de⁃
vice is introduced into the cost function of selecting the total switching state of the inverter and the switching combination 
of Si/SiC cells, to improve the efficiency and output current harmonic distortion rate of the inverter. The effectiveness of 
variable-weight MPC is verified on the five-level Si/SiC cascaded H-bridge inverter device, and the output current THD is 
reduced by up to 2.05% and the device loss is reduced by up to 4.53% compared with the fixed-weight MPC.
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1　引言

级联 H 桥（Cascaded H-Bridge，CHB）逆变器，相较

于传统全桥逆变器，能够实现更低谐波畸变的交流输

出，且具有模块化、易拓展、效率高等优点，在光伏发

电、无功补偿、电力驱动、海洋工程等工业应用中［1~9］具

有广泛的推广前景 . 但目前的应用和研究多基于 Si 
IGBT，无法进一步降低开关损耗并提升开关速度，难以

满足高性能的要求 . 以 SiC MOSFET为代表的宽禁带器

件，因开关速度快、损耗低且耐高温，呈现出取代 Si 
IGBT 的趋势［10~12］，但高昂的成本、更高的 dv/dt 限制了
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SiC器件对 Si器件的完全取代 . 采用 Si/SiC级联H桥拓

扑，能够充分利用 SiC MOSFET 的高开关频率、低损耗

优势和 Si IGBT的低成本优势，在保证装置成本和效率

的同时又提高了装置的功率密度，降低了输出电流谐

波畸变率 .
近年来，研究人员针对 Si/SiC级联H桥逆变器拓扑

中低损耗、高效率、低电流谐波畸变率的控制方法开展

了大量研究工作：Dražen Dujić 提出了一种 Si MOSFET
和 Si IGBT 混合的半桥模块来实现 CHB 逆变器的高效

率及较高开关频率，其采用开环脉宽调制（Pulse Width 
Modulation，PWM）控制对每个模块的开关进行均匀分

配并对比装置开关损耗，在装置开关损耗的降低方面

还有改进空间［13］. 涂春鸣等设计了一种基于 Si 与 SiC
器件的混合型级联多电平逆变器结构，包含由 Si 器件

组成的 NPC 结构和由 Si 与 SiC 器件组成的 CHB 结构，

提出了一种高低频混合调制策略将大部分开关动作集

中于开关损耗低的 SiC MOSFET器件中，相较于传统的

Si 基 CHB 结构能够降低 44.9% 的装置损耗［14］. Dan M.  
Ionel构造了一种 Si/SiC 混合晶体管箝位级联 H 桥逆变

器，其中的全桥模块由 Si IGBT 半桥和 SiC MOSFET 半

桥组成，设计了相应的控制策略，使 Si器件在低基频下

切换，SiC 器件在高载波频率下工作，所提结构相比于

全Si TCHB，能够提升0.79%的效率［15］. Zhansen Akhme⁃
tov采用了两个 Si IGBT全桥模块与一个 SiC MOSFET全

桥模块串联的七电平 CHB 逆变器拓扑结构，并提出了

一种混合调制策略控制 SiC 器件工作在 4 kHz，Si 器件

工作在基频下，以此降低装置损耗［16］. Yushi Koyama面
向于无功补偿应用提出了一种由两个 Si全桥子模块和

两个 SiC全桥子模块组成的CHB逆变结构，并在控制方

案的设计中对 Si子模块采用阶梯波调制，SiC子模块采

用三角载波调制，实验结果表明该混合结构在装置损

耗和子模块体积方面的综合性能较之于全 Si 或全 SiC
的 CHB结构更具优势［17］. Kenichiro Sano设计了由两个

Si 全桥子模块与一个 SiC 全桥子模块串联而成的 CHB
逆变结构，其控制思路仍是使 SiC 子模块高频开关，Si
子模块低频开关，从而降低了整体开关损耗和低次谐

波，并且，由于引入更高电压等级的 Si IGBT，能够减少

装置中级联模块的数量［18］. 林磊等提出的级联多电平

结构采用 SiC MOSFET全桥子模块和 Si IGBT半桥子模

块混合，同时设计了改进型最近电平逼近 PWM调制策

略将开关任务集中于 SiC 子模块以降低装置整体开关

损耗［19，20］.
以上文献中，对于 Si/SiC级联结构的控制思路均为

SiC子模块在高频下开关、Si子模块基频下开关以降低

开关损耗，在改善效率和实现简便方面优势明显，适用

于多级联模块的应用情况，但 Si IGBT功率器件在一个

周期内仅开通和关断一次，长时间运行的情况下将引

起器件发热和老化程度不均衡的问题 . 同时也未在 Si/
SiC混合结构中对比不同的 Si/SiC子模块开关任务分配

情况带来的性能差异，也未详细研究 Si与 SiC器件开关

损耗特性，并基于此讨论如何对多电平拓扑高冗余特

性进行有效利用从而降低开关损耗，提升装置效率，因

此还存在研究和改进的必要性 .
作为多电平逆变器领域中被广泛研究的现代控制

方法，模型预测控制（Model Predictive Control，MPC）因

其动态响应快、易处理多变量系统且不需要调制过程

等优势，能够克服上述传统控制方法难以处理非线性

和约束的问题，可用于对 Si/SiC级联H桥逆变器进行控

制［21］. 目前，模型预测控制在形式上可分为基于权重形

式代价函数的方法和基于图形边界限定形式的方

法［22］，其中，图形边界限定的方法预测的是电压矢量，

而多电平结构中相同的电压矢量对应有多种器件开关

状态，因而该方法难以对 Si 与 SiC 器件实现合理的分

配；基于权重形式代价函数的方法更易引入开关损耗

与电流跟踪精度的约束量，也便于通过权重的改变对

两种器件的开关任务作不同的分配，因此本文的设计

中选用基于权重形式代价函数的模型预测控制方法 .
针对级联H桥逆变器的权重形式代价函数模型预测控

制方法，Roky Baidya 提出了一种多步模型预测控制策

略，在代价函数中引入了对电流精度和共模电压的约

束，并采用了一种球体解码算法（Spherical Decoding Al⁃
gorithm，SDA）避免计算量的增加［23］；王颖杰针对预测

误差影响模型预测控制性能的问题，提出了一种带误

差因子的自修正纠错方法，抑制电压和电流的预测误

差，提升输出电流精度［24］；Sergio Vazquez等针对单相级

联H桥逆变器拓扑提出了一种无加权因子的模型预测

控制策略，该方法通过将开关函数坐标分成不同的子

区域并进行向量选择以控制电流，进一步地，通过上述

的向量选择来实现电压平衡，能够降低 20% 的输出电

流谐波畸变率、减少80%的程序执行时间［25］.
然而，目前的研究中，对于 Si/SiC 级联 H 桥逆变器

的模型预测控制方法研究较少，仅有文献［21］展开了

相关讨论，将开关损耗作为代价函数中的一个约束量，

能够实现谐波畸变率和效率的兼顾，但其代价函数中

对各约束量均采用传统的固定权重，未考虑一个基波

周期中器件开关损耗的变化，难以更好兼顾效率和谐

波畸变率 .
综上所述，将针对单一功率器件级联 H 桥逆变器

的模型预测控制方法直接用于 Si/SiC级联H桥逆变器，

无法利用 SiC器件的开关损耗优势对 Si与 SiC子模块的

开关任务实现合理分配，从而进一步降低装置开关损

耗与提升装置效率，因此，本文对采用固定权重的MPC
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进行改进，提出了一种变权重模型预测控制方法 . 该方

法利用 Si/SiC的器件特性和级联H桥开关的冗余特性，

在装置总开关状态的选取中，将器件开关损耗曲线作

为变权重引入代价函数，以改善逆变器的效率和输出

电流谐波畸变率；在子模块开关组合的选取中，通过比

较 SiC 与 Si器件的开关损耗获取变权重以实时分配开

关任务，在电流较大、器件开关损耗相差悬殊时采用

SiC 子模块开关，在电流较小、器件开关损耗差距较小

时采用 Si子模块开关 . 该方法在现有的模型预测控制

中通过引入变权重进行改进优化，能够对总开关状态

和 Si/SiC 子模块开关情况进行合理的选取，实现 Si/SiC
级联H桥拓扑的高效率和低谐波畸变率 .
2　Si/SiC级联H桥逆变器模型及损耗分析

2. 1　系统模型

模块化结构的级联 H 桥拓扑，能够通过调整模块

数量，在不过多增加功率器件承受电压的基础上，满足

不同高电压等级的要求，其最基本的结构为两个全桥

子模块级联而成的五电平H桥逆变器 . 因此，本文以图

1所示单相五电平 Si/SiC级联H桥逆变器为例，分析 Si/
SiC 级联 H 桥逆变电路的电路拓扑、开关原理及数学

模型 .

图 1所示电路拓扑由一个 Si IGBT全桥子模块和一

个 SiC MOSFET全桥子模块级联而成，其中Udci为第 i个
子模块直流侧电压（i=1，2，Udc1= Udc2= Udc），R、L为滤波

电感与负载电阻，I为输出电流 .
在第 i个子模块中，可定义四个开关管Sai、Sbi、Sci、Sdi

开通时为 1，关断时为 0，由于同一桥臂上下开关管状态

互补，因此可以用 Sai和 Sci表示第 i个子模块的开关状态

Soi（Soi=−1、0、1）：

Soi = Sai - Sci （1）
影响 Si/SiC 级联 H 桥多电平逆变器效率的主要因

素 为 器 件 的 开 关 功 率 损 耗 Psw 及 导 通 功 率 损 耗

Pcon
［26~28］. 器件开关次数越多，开关功率损耗 Psw越高；

在逆变器应用中，限制器件的开关次数虽然能够降低

开关功率损耗，但会增大输出电流谐波畸变率［29］. 导通

功率损耗 Pcon与器件开关次数无关而仅随输出电流变

化而改变 .
本文旨在分析Psw并探究合适的控制方法控制器件

的开关次数以限制开关损耗，实现更高的效率，同时保

持较低的输出电流谐波畸变率 .
2. 2　逆变器开关功率损耗分析

逆变器开关功率损耗 Psw可通过一个基波周期 T0
内逆变器的总开关损耗Esw求得，Esw为T0内所有m次 Si
器件的开关损耗 Eloss（Si）和 n 次 SiC 器件的开关损耗 
Eloss（SiC）相加：

Psw =
1
T0

×Esw =
1
T0

× (∑m = 1

M

E loss(Si)+ ∑
n = 1

N

E loss(SiC)) （2）
忽略二极管的开通损耗，Si或 SiC器件的开关损耗

Eloss主要由开关管的开通损耗 Eon、开关管的关断损耗

Eoff及二极管的关断损耗Ed_off组成［30］.
对 Si（IHW20N120R5， 1 200 V/20 A）和 SiC

（C2M0160120D， 1 200 V/12 A）器件采用 LTspice 软件

进行双脉冲测试，测试温度为 50 ℃，测试电路中直流电

源 Vdc=120 V、驱动电阻 Rg=10 Ω，电流根据器件规格在

1~8 A 中取值 . 当电流变化时可测试得到 SiC MOSFET
的开关管开通损耗Eon（SiC）、开关管关断损耗Eoff（SiC）、二极

管关断损耗Ed_off（SiC）、开关损耗Eloss（SiC）及 Si IGBT的开关

管开通损耗 Eon（Si）、开关管关断损耗 Eoff（Si）、二极管关断

损耗 Ed_off（Si）、开关损耗 Eloss（Si） 对应的值，根据文献［27，
31］，对双脉冲测试的结果可以利用电流的二次函数进

行拟合，可得拟合结果表示为图2和图3所示：

从图 2、3 可以看出，在测试电流范围内，Eloss（Si）在
Eloss（SiC）的 1 至 2.5 倍之间，且随电流的增加，Eloss（Si）和
Eloss（SiC）的差距越来越大 .
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图1　Si/SiC级联H桥电路拓扑
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图2　SiC MOSFET开关损耗及拟合曲线
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3　模型预测控制方法设计

为了对逆变器的输出电流谐波畸变率和效率进行

兼顾，需要根据 Si与 SiC器件的开关损耗情况选取合适

的开关状态，因此就需要设计合适的控制方法 .
3. 1　模型预测控制原理

模型预测控制最早应用于过程工业［32］，其基本原

理为：通过系统模型，预测变量在未来一定时间范围内

的行为，采用代价函数对不同的预测结果进行评估，然

后选择最小代价函数以获得未来的操作行为［33］. 近年

来，模型预测控制因其动态响应快、易处理多变量系统

且不需要调制过程等优势，逐渐推广至电力电子控制

领域，并在多电平结构中得到了应用［34，35］. 在逆变器应

用中，模型预测控制需要通过建立下一时刻输出电流

的预测模型，预测未来时刻系统状态，控制相应的器件

开关状态 .
3. 2　变权重模型预测控制方法设计

图 1所示的多电平逆变器拓扑中输出电压电流关

系为：

Uo = RI + L
dI
dt

（3）
取系统的采样周期为 Ts，对式（3）进行离散化，可

得单相多电平级联H桥的预测模型为：

I (k + 1) = (1 - RTs

L ) I (k ) + Ts

L
Uo(k ) （4）

其中，I（k）为 k时刻的实际电流，I（k+1）为预测电流 .
由于开关损耗与器件的开关密切相关，通过控制

总开关状态变化量即可控制开关损耗 . 综合考虑电流

输出波形和效率因素，本文所提代价函数在对电流跟

踪精度进行约束的基础上，加入总开关状态变化量的

约束，能够考虑电流输出波形和效率，代价函数 g 表

示为：

g = | I(k + 1)- Iref | + α | So (k + 1)- So | （5）
其中，Iref 为参考电流值，So（k+1）为预测总开关状态，

So为当前开关状态，α 为总开关状态变化量的权重，在

传统的MPC中为定值 . 该代价函数能够平衡相互矛盾

的电流谐波畸变率和开关损耗之间的关系，能够保证

低电流谐波畸变率与高效率 .
通过 k 时刻的实际电流 I（k），计算不同电压 Uo（k）

下的预测电流值 I（k+1），将 I（k+1）和该 Uo（k）对应的

So（k+1）代入代价函数进行计算，选取使代价函数最小

的So（k+1）来更新总开关状态 .
因相同的总开关状态对应的子模块开关状态可能

有多种，不同的子模块开关状态选取也带来了开关损

耗上的差异，因此，本文在子模块器件开关组合的选取

中，对 SiC MOSFET 子模块分配开关权重 α1，对 Si IGBT
子模块分配开关权重 α2，并将子模块分配代价函数 g1
取为：

g1 = α1 (| Sa2 (k + 1)- Sa2 | + | Sb2 (k + 1)- Sb2 |
+ | Sc2 (k + 1)- Sc2 | + | Sd2 (k + 1)- Sd2 |)
+α2 (| Sa1 (k + 1)- Sa1 | + | Sb1 (k + 1)- Sb1 |
+ | Sc1 (k + 1)- Sc1 | + | Sd1 (k + 1)- Sd1 |) （6）

其中，Sa1（k+1），Sb1（k+1），Sc1（k+1），Sd1（k+1）代表 Si 
IGBT 开关功率器件的预测开关状态，Sa2（k+1），Sb2（k+
1），Sc2（k+1），Sd2（k+1）代表 SiC MOSFET 开关功率器件

的预测开关状态，Sa1，Sb1，Sc1，Sd1为当前 Si开关器件的开

关状态，Sa2，Sb2，Sc2，Sd2 为当前 SiC 开关器件的开关状

态 . 由于同一桥臂上下开关器件状态互补，因此可将 g1
简化重写为：

g1 = α1(| Sa2 (k + 1)- Sa2 | + | Sc2 (k + 1)- Sc2 | )
+α2(| Sa1 (k + 1)- Sa1 | + | Sc1 (k + 1)- Sc1 | ) （7）

通过对不同预测结果进行评估，在最优总开关状

态下选择使得g1最小的最优子模块器件开关组合 .
由上述分析，可得到多电平级联 H 桥逆变器模型

预测控制算法的流程框图如图4所示 .
首先，将式（4）离散化数学模型应用于模型预测

控制，通过当前时刻 I（k），计算不同电压 Uo（k）下的预

测电流值 I（k+1）；其次，将该输出电压对应的 I（k+1）
和 So（k+1）代入变权重代价函数 g 计算，选取最优

So（k+1）来更新总开关状态；最后，应用最优总开关状

态，结合 Si与 SiC 器件在不同电流下开关损耗情况，遍

历该总开关状态下的所有开关组合，根据子模块分配

代价函数 g1选取最优子模块开关组合 .  传统的模型预

测控制中，代价函数的约束量采用的是固定权重，固定

权重在整个基波周期内对约束量施加固定的影响，在

式（5）中，若 α取值较小则因一个周期内过多的器件开

关，从而影响效率，较大则因减少了一个周期内器件的

开关次数，从而增大了输出电流谐波畸变率 . 在式（7）
中，传统模型预测控制仅对 α1和 α2进行相同的分配或

简单地根据平均开关损耗进行定值分配，其没有考虑
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2
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图3　Si IGBT开关损耗及拟合曲线
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电流对器件开关损耗的影响，仅仅进行了简单的性能

折衷，难以进一步优化效率和输出电流谐波畸变率，难

以更加合理配置 Si与 SiC器件的开关任务 . 因此，在模

型预测控制算法的设计中，存在对权重 α、α1和 α2进行

设计的可能性和必要性 . 考虑到电流与开关损耗的关

系，可将式（5）和式（7）中权重设计为变化值 .

3. 3　变权重的设计

3. 3. 1　总开关状态变权重的选择

当逆变器输出周期为 T0的正弦波时，开关损耗随

电流增大而增大，并在电流|I|=0和|I|=Imax（Imax为电流峰

值）时分别取到最小值和最大值，且差距悬殊 . 因此，可

以考虑根据开关损耗的变化对开关状态变化进行控

制，以避免高开关损耗下频繁开关造成效率的下降，并

通过适当增加低开关损耗下的开关次数以降低输出电

流谐波畸变率 . 基于此，本文根据损耗拟合曲线提出一

种变权重系数的代价函数，开关状态变化量的权重α随

实时开关损耗变化，α的取值与开关损耗成正比 . 由于

SiC 模块开关速度快开关损耗小故拟由其承担主要的

开关任务，则可根据Eloss（SiC）的拟合曲线（见图 2）拟定变

权重，针对式（5）代价函数 g，可将权重 α 的取值 αp
设为：

α = αp = αmax

E loss ( )SiC - E
loss ( )SiC | || I = 0

E
loss ( )SiC |

|
||||

|| I = Imax

- E
loss ( )SiC | || I = 0

（8）

其中，αmax为最大权重值 .
通过给定αmax，使得αp在一个周期内根据开关损耗

情况在 0到 αmax不断变化 . 当电流较大，电流变化率较

小时，此时开关损耗处于较高状态，αp取高值，这样可

通过减少开关次数来大幅降低较多装置开关损耗；当

电流较小，电流变化率较大时，此时开关损耗处于较低

状态，αp取低值，这样通过增加较少装置开关损耗来保

证较低的输出电流谐波畸变率 . 因此，通过在一个周期

内不断变化的 αp，能够兼顾输出电流谐波畸变率和

效率 .
3. 3. 2　子模块开关组合变权重的选取

多电平结构中，同一总开关状态可对应一种或多

种子模块开关组合 . 因此，在通过变权重代价函数选择

最优总开关状态后，需利用多电平结构开关状态冗余

性特点选择合适的α1和α2，对子模块开关进行分配 .
子模块开关组合的选取是根据 Si/SiC 的开关损耗

曲线进行选取的 . 考虑到 SiC MOSFET的低开关损耗优

势，α2的取值通过 Eloss（Si）与 Eloss（SiC）的比值获取 . 当较高

输出电流、SiC 器件和 Si 器件的开关损耗差距较大时，

α2>α1，将更多的开关任务交由低开关损耗的 SiC 子模

块完成，能够保证装置效率 . 同时，在较低输出电流、

SiC 与 Si 器件的开关损耗差距不大时，α2<α1，采用 Si 
IGBT进行动作，避免过多 SiC MOSFET的开关动作造成

Si与 SiC器件老化程度不均的问题 . 考虑到双脉冲测试

下Eloss（Si）与Eloss（SiC）之间关系为：

1 <
E loss ( )Si

E loss ( )SiC

< 2.5 （9）
且上式比值随电流增加而增大，结合图 2和图 3的拟合

结果则可取权重α1、α2为：

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

α1 = α1p = 1.5

α2 = α2p = round(
E loss ( )Si

E loss ( )SiC

)

= round(
0.399 5 || I

2 + 7.052 6 || I + 14.929 4

0.120 5 || I
2 + 2.412 4 || I + 16.428 2

)

（10）

其中， round 函数是对计算结果进行四舍五入，保证输

出电流较大时，α2>α1，SiC MOSFET承担主要开关任务；

输出电流较小时，α2<α1，Si IGBT承担主要开关任务 .
4　仿真及实验验证

仿真与实验参数设置如表1所示，仿真采用Matlab/
Simulink实现， SiC MOSFET和 Si IGBT的开关频率设置

为100 kHz和50 kHz，αmax根据实际电流电压等级选取 .
图 5 为硬件平台组成部分的示意图，硬件平台的

DSP采用TMS320F28335.

总开关状态 
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图4　级联H桥逆变器模型预测控制算法流程框图
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4. 1　仿真分析

图 6为总开关状态权重 α 取值为 0（不对开关动作

进行抑制）、取值为变化权重 αp、取值为 αmax（取 0.24），

子模块权重采用 α1=α1p，α2=α2p时输出的多电平电压 Vo
及输出负载电流波形 I. 可以看出，采用变权重的输出

电流波形在 I 接近峰值时与 α=αmax时较为相似，在 I 接
近 0的时候与α=0时较为相似，能够看出权重的改变在

一个周期内对输出电流波形的影响 . 图 7 为 SiC 
MOSFET 权重 α1与 Si IGBT 权重 α2在固定权重（α1=α2、
α1> α2、α1< α2）及变权重 α1p、α2p 时，任选的一个 SiC 
MOSFET 和一个 Si IGBT 开关管的驱动信号波形图，放

大图为 α分别为 0、αp、αmax时取 α1=α1p， α2=α2p的驱动波

形图 . α1=α1p， α2=α2p 时，将较多的开关任务交由 SiC 
MOSFET 实现，能够保证较低的输出电流谐波畸变率，

相比于 α1<α2时尽可能采用 SiC MOSFET 开关，能够避

免 SiC MOSFET和 Si IGBT老化、发热程度不均的问题 .
图 8为总开关状态权重α取值为变化权重αp、子模块权

重采用 α1=α1p， α2=α2p时输出负载电流波形 I 的动态响

应仿真波形图，其波形在负载突变的情况下，达到稳定

状态所需时间为 0.000 5 s，由此可见，所提控制方法对

静态与动态变化均有效 .
图9、图10分别为不同条件下输出电流谐波畸变率

THD、效率的仿真折线图 . 横坐标代表不同的开关状态

权重 α 取值 . 从图中可以看出，随着 α 的增加，效率和

THD 均上升，当 α=αp，α1=α1p， α2=α2p时，THD 和效率分

别为 1.94%和 97.500 4%，可以实现较低的 THD和较高

的效率，相比于固定权重在整个电流基波周期内对开

关状态施加相同的影响，变权重系数主要降低高电流

条件下的开关次数以优化效率（此时αp值接近于αmax），

保证低电流条件下的开关次数以保证输出电流波形的

平滑（此时αp值接近于 0），有助于效率和输出电流THD
的折衷 .

表1　仿真与实验参数

变量

Udc
R

L

Ts
αmax
Imax

含义

单个子模块直流侧电压

负载电阻

滤波电感

采样周期

开关状态权重最大值

输出电流峰值

仿真参数

120 V
30 Ω
5 mH
10 μs
0.24
7.5 A

实验参数

120 V
30 Ω

2.5 mH
25 μs
0.24
7.5 A
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图5　实验平台
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图9　输出电流THD仿真结果
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4. 2　实验分析

利用图 5 所示的实验平台对所提方法进行验证 .
图 11 为 α=0、α=αp、α=αmax 时实验输出的多电平电压

Vo及负载电流 I 的波形图，图 12 为通过实验平台测量

到的一个 SiC MOSFET 开关管的栅极 -源极电压 vgs 和
一个 Si IGBT 开关管的门极-发射极电压 vge 在不同子

模块权重 α1 与 α2 时的波形图，图 13 为输出电流 I 的
动态响应波形图 . 可以由图中看出，实验波形图与前

述仿真波形图较为一致，显然实验验证了控制方法

的有效性 .

图 14~图 16分别为 THD、装置损耗、效率的实验结

果，效率根据测量输出功率与输入功率的比值获得 . 在

α1=α2情况下，考虑 THD、装置损耗和效率：α为 0时，分

别为 3.00%、53.126 W、93.765 4%，α 为 0.24 时，分别为

5.21%、51.450 W、93.957 6%. 由此可见，采用固定权重

取值过小则损耗较高、效率较低，取值过大则谐波畸变

率较高 . 要实现高效率和低谐波畸变率，采用变权重的

αp， THD、装置损耗和效率分别为 3.23%、52.350 W、

93.867 6%. 从图中可以得到以下结果：

在 α1≠α2的情况下，α1<α2尽可能采用 SiC MOSFET
开关，有利于获得高效率和低 THD，但过于依赖 SiC 子

模块会导致 EMI和装置可靠性的问题；α1>α2尽可能采

用 Si IGBT 开关，受制于 Si IGBT 的开关频率和开关损

耗，此时在效率和 THD 上的表现不存在优势；α1=α2时
控制 SiC MOSFET 和 Si IGBT 承担同等开关任务，较之

前者能够改善性能，但未能充分利用 SiC MOSFET的低

开关损耗优势 .

当采用 α1=α1p， α2=α2p分配子模块权重，在电流较

高时采用开关损耗较低的 SiC MOSFET 开关，保证效

率，在电流较低时切换 Si IGBT 进行开关，分担 SiC 
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图14　输出电流THD实验结果
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图15　装置损耗实验结果
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MOSFET的开关任务 . 采用αp、α1p及α2p，相比于采用固

定的 α、α1 和 α2 取值，THD 最多能从 5.24% 下降至

3.19%，损耗最多能从 53.922 W 下降至 51.478 W，效率

最多能从93.646 2%上升至93.920 0%.
在同样的实验条件下，将本文所提方法与 SiC模块

采用三角波调制、Si 模块采用阶梯波调制的混合调制

方法进行性能对比，其实验波形如图 17所示，分析得到

混合调制的THD和装置效率分别为 3.68%、92.386 5%，

由此可见，采用本文所提方法能够对装置效率和输出

电流的质量实现进一步提升 .

5　结论

本文从 Si IGBT与 SiC MOSFET混合级联 H桥逆变

器拓扑出发，在研究 Si与 SiC 器件开关损耗的基础上，

提出了一种变权重模型预测控制方法，将基于开关损

耗曲线的变权重系数引入代价函数中，从而选择总开

关状态和 Si/SiC 子模块开关组合 . 通过引入变权重系

数：（1）优化装置总开关状态选择，能够减少高电流、高

开关损耗时器件的开关次数以保证装置效率，保证低

电流、低开关损耗时的开关次数以保证较低的输出电

流谐波畸变率；（2）优化 Si与 SiC 子模块间开关任务分

配，能够利用 SiC MOSFET的高开关频率和低开关损耗

保障装置高性能 .
通过仿真和实验对比不同条件下的输出电流THD

和装置效率，验证了本文所提变权重控制方法在总开

关状态和 Si/SiC 子模块开关组合的选取中的合理性和

有效性，在装置效率和谐波畸变率方面，变权重的总开

关状态选择相比于固定权重，在实现效率和 THD 结果

的折衷方面更具优势；变权重的 Si/SiC子模块开关组合

相比于固定的子模块开关分配，更易于实现低损耗和

低THD.
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