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变拓扑准Z源逆变器
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摘 要：提出一种新型变拓扑结构，通过双向开关连接级联准Z源逆变器级联单元负极，可同时实现工作范围的增

加与效率的提高。当输入电压较低时其工作在级联准Z源逆变器模态，获得更宽的工作范围，当输入电压较高时逆

其工作在等效准Z源模态，实现更高的效率。介绍变拓扑准Z源逆变器的拓扑结构及基本工作原理，同时提出一种

适用于此结构的SVPWM升压调制策略，并解析效率提升的机理。最后通过仿真对此技术方案进行验证。
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0 引 言

Z 源逆变器［1］允许上下桥直通，不仅提高可靠

性、消除死区且可实现单级升压，但也存在着部分

缺点。故 2008 年 Z 源逆变器的提出者彭方正教授

提出其改进拓扑，即准 Z 源逆变器［2］，其继承原有结

构优点的同时，一定程度上克服原有缺点，故受到

越来越多的关注。

为解决准 Z 源逆变器存在的问题，文献［3~5］
对级联准 Z 源逆变器进行研究，提升其升压能力。

文献［6~9］对其改进拓扑进行研究，实现准 Z 源拓

扑的优化。为解决单一拓扑存在较多缺点的问题，

文献［10~12］对变拓扑电路进行研究，实现不同模

态的切换，从而获得两模态的优点。在并网系统

中，效率、工作范围、成本、可靠性、电能质量均具有

非常重要的地位。但传统逆变器上下桥无法直通，

故需加入死区，这就降低了可靠性及电能质量。无

法单级升压就使得成本增加、工作范围减小。级联

逆变器具有较大工作范围但效率较低。

本文提出变拓扑准 Z 源逆变器，可单级升压、

消除死区且允许上下桥直通。实现级联准 Z 源模

态与等效准 Z 源模态的切换，获得效率的提高与工

作范围的拓宽。提出一种单相空间矢量脉宽调制

（space vector pulse width modulation，SVPWM），实现

变拓扑准 Z 源逆变器的升压调制。最后，对开关损

耗及导通损耗进行分析与计算，证得等效准 Z 源模

态具有更高的效率，通过仿真验证其正确性。

1 准Z源逆变器工作原理

准 Z 源逆变器拓扑结构如图 1a 所示，在忽略

二极管压降的情况下，其存在 2 种等效工作状态，

一种为非直通等效状态如图 1b 所示，一种为直通

等效状态如图 1c 所示。
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Fig. 1 Circuits of quasi-Z-source inverter
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当工作于非直通状态时：

ì

í

î

ïï
ïï

Vdc = vL1 + VC2
uAB = VC2

- vL2

VC1 = vL2

（1）

当工作于直通状态时：

ì
í
î

VC2 = vL2
Vdc = vL1 + VC1

（2）
由式（1）、式（2）并根据伏秒定理可得：

ì
í
î

TN(Vdc - VC2) + T0(Vdc - VC1) = 0
TNVC1 + T0VC2 = 0 （3）

式中，Vdc ——直流输入电压；vL1 、vL2 ——电感 L1 、

L2 电压；VC1 、VC2 ——电容 C1、C2电压；VAB ——负载

两端电压；T0 —— 一个开关周期内的直通时间；

TN —— 一个开关周期内的非直通时间。

由式（3）求得：

ì

í

î

ïï
ïï

VC1 = T0
T0 - TN

Vdc

VC2 = TN
TN - T0

Vdc

（4）

将式（4）代入式（1）得，非直通状态下直流输出

端的峰值电压 uAB 为：

uAB = 11 - 2D0
V dc=BVdc （5）

式中，D0 ——直通占空比；B ——准 Z 源逆变器的

升压系数。

设 Ts 为 一 个 开 关 周 期 ， D0 =T0 Ts ，

B =1 (1 - 2D0) ，显然升压系数大于等于 1。逆变器

最终输出的相电压峰值 Vout = 2MBVdc ，其中设调制

度为 M = E2
m +(ωLIm)2 (2BVdc) ，Em 为并网峰值电

压，Im 为并网峰值电流，ω 为电网频率。由 Vout 表

达式可知，通过调节调制度及升压系数可实现准 Z
源逆变器的升降压。

2 基于准Z源的可实时变换拓扑结构

可变换拓扑结构如图 2 所示，通过 S9控制双向

开关的开通与关断，使其拥有级联准 Z 源模态和等

效准 Z 源模态 2 种工作模态。

2.1 级联准Z源模态

当开关管 S9关闭时工作于级联准 Z 源模态，其

拓扑结构如图 3 所示，为一个准 Z 源级联五电平逆变

器，含有准 Z 源逆变器的单级升压效果及直通特性，

可在较低的电压实现并网，且消除死区改善电能质

量，提高其可靠性。同时此结构有级联结构输出多电

平、提高输出电压、各单元可独立实现 MPPT 等优点，

因此可优化电能质量、增大工作范围，且易于控制。
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图2 变拓扑准Z源逆变器

Fig. 2 Variable topology quasi-Z-source inverter
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图3 级联准Z源模态拓扑

Fig. 3 Topology of quasi-Z-source cascaded
multilevel mode

级联准 Z 源模态与传统级联准 Z 源逆变器结

构相同，有较多研究［3~5］，因篇幅原因，对其各状态不

做详细分析。主要对本文所提出的等效准 Z 源模

态进行研究，以下为等效准 Z 源模态介绍，以及此

模态下各状态的分析。

2.2 等效准Z源模态

当开关管 S9开通 S4、S7关闭时将工作于等效准

Z 源模态，拓扑结构如图 4 所示，此结构等效为 2 个

准 Z 源逆变器的结合，工作模态与传统准 Z 源逆变

器结构类似。不仅包含准 Z 源逆变器的优点，且较

级联准 Z 源模态拥有更高的效率。
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图4 等效准Z源模态拓扑

Fig. 4 Topology of equivalent quasi-Z-source mode

此模态有如图 5a~5f 所示的 6 种工作状态。6
个状态中因篇幅原因，图 5c、图 5d、图 5e、图 5f 仅对

输出正半轴状态进行表示。以下为各状态分析：

1）等效准 Z 源模态状态 1
如图 5a 所示，此时开关管 S1、S2、S5、S8、S9开通，

其余开关管关断，二极管 D1、D2 正向导通。此时逆

变器工作在非直通矢量状态，输出有效矢量，产生

正向电压矢量。储能电感（L1、L2、L3、L4）处于放电

状态，与电源共同为储能电容 10（C1、C2、C3、C4）充

电，同时为交流侧输出能量。

2）等效准 Z 源模态状态 2
如图 5b 所示，此时开关管 S2、S3、S5、S6、S9开通，

其余开关管关断，二极管 D1、D2 正向导通。此时逆

变器工作在非直通矢量状态，输出反向电压矢量。

与状态 1 相同电感放电，电感与电源为电容充电，

为交流侧输出能量。

3）等效准 Z 源模态状态 3
如图 5c 所示，此时开关管 S1、S2、S5、S6、S9开通，

其余开关管关断，二极管 D1、D2 正向导通。此时逆

变器工作在传统零矢量状态，同以上 2 种状态一

样，电感与电源同时为电容充电，但并不向交流侧

输出能量，S1、S2、S5、S6起到续流作用。

4）等效准 Z 源模态状态 4
如图 5d 所示，此时开关管 S2、S3、S5、S8、S9开通，

其余开关管关断，二极管 D1、D2 正向导通。此时与

状态 3 相同，处于传统零矢量状态，S3、S8、S9起到续

流作用。

5）等效准 Z 源模态状态 5
如图 5e 所示，此时开关管 S1、S3、S6、S8、S9开通，

其余开关管关断，二极管 D1、D2 反向截止。此时逆

变器工作在直通零矢量状态，电源协同储能电容

（C1、C2、C3、C4）为储能电感（L1、L2、L3、L4）供电，但

并不向交流侧输出能量，母线电压为零，S3、S8、S9此

时起到续流作用。

6）等效准 Z 源模态状态 6
如图 5f 所示，此时开关管 S1、S2、S3、S5、S6、S8 开

通，其余开关管关断，二极管 D1、D2反向截止。此时

与状态 5 类似，工作在直通零矢量状态，电源与电

容同时为电感供电，S1、S2、S5、S6此时起到续流作用。
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b. 等效准Z源模态状态2
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c. 等效准Z源模态状态3
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d. 等效准Z源模态状态4
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e. 等效准Z源模态状态5
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f. 等效准Z源模态状态6
图5 等效准Z源模态等效电路

Fig. 5 Equivalent circuits of equivalent

2.3 切换方式

当直流电源输出电压较低时，不能满足等效准

Z 源模态并网条件，此时采用工作范围广的级联准

Z 源模态。当直流电源输出电压可满足等效准 Z 源

模态并网条件时，切换到等效准 Z 源模态以实现效

率提高。为避免两模态频繁切换带来电能质量的

降低，本文采用图 6 所示切换方式，其中横轴为直

流输入电压，纵轴 0 代表级联准 Z 源模态，1 代表等

效准 Z 源模态。

通过设置高压模式阈值 uT1 与低压模式阈值

uT2 ，当直流电源电压高于 uT1 时，开关管 S9导通，变

拓扑 Quasi-Z 源逆变器由级联准 Z 源模态切换到等

效准 Z 源模态；当直流电源电压低于 uT2 时，开关管

S9 关断，由等效准 Z 源模态切换到级联准 Z 源

模态。

0

1

u T2 u T1 V dc

图6 切换方式

Fig. 6 Switch mode

2.4 变拓扑准Z源逆变器的三相输出策略

本文主要对变拓扑准 Z 源逆变器的单相输出

情况进行研究，若有三相输出需求，可通过图 7 所

示的星形联接方式或三角形联接方式获得，其中

usa、usb、usc 分别代表三相电压。此拓扑类似于级

联准 Z 源逆变器三相系统［13］，与其具有相似的控制

策略。应用此联接方式，可使变拓扑准Ｚ源逆变器

两模态均满足三相输出要求，因篇幅原因不对三相

系统做详细介绍。
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图7 三相并网系统拓扑

Fig. 7 Topology of proposed three-phase power system

3 一种适用于本结构的单相SVPWM

本文提出一种单相 SVPWM 对变拓扑 Quasi-Z
源逆变器进行调制，空间矢量调制拥有高电压利用

效率、谐波含量少、易数字化实现等多种优点，以下

为此种单相 SVPWM 的原理及实现。

开关状态及其对应输出电压矢量如表 1 所示，

S1、S4、S5、S8开关状态中，“1（直）”表示对应上下桥臂

直通，其余默认为上下桥开关管状态相反。S9为双

向开关对应开关管，控制双向开关导通与关断。 uAB
为 A、B 两点间电压。开关状态中 1 表示导通状态，

零表示为关断状态。

12期 李志军等：变拓扑准Z源逆变器 3433



3434 太 阳 能 学 报 39卷
表1 两模态开关状态及输出电平关系表

Table 1 Switch state and output level relationship of
two modes

模态

级

联

准

Z
源

模

态

效

准

Z
源

模

态

S9

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

S1

0
0

0（1）
1（0）
1

1（0）
1

1（直）

1（直）

1（0）
1
0
0
1

1（直）

1（直）

S4

0
0

1（0）
0（1）
1

0（1）
1
*
*

1（0）
0
0
0
0
0
1

S5

0
0（1）
0

1（0）
1（0）
1
1

1（直）

1（0）
1（直）

1
1
1
1
1
0

S8

0
1（0）
0

0（1）
0（1）
1
1
*

1（0）
*
1
1
0
0

1（直）

1（直）

uAB

-2BVdc

-BVdc

-BVdc

0
BVdc

BVdc

2BVdc

0
±BVdc

±BVdc

BVdc

0
-BVdc

0
0
0

注：*代表此开关管 0 或 1 状态均可。

本文根据 ||2M cos(ωt) ≥ 1 、0≤ ||2M cos(ωt) < 1
将空间矢量图划分为 4 个区间，设期望输出电压为

Uref = 2MB cos(ωt)Vdc ，稳定状态下 Uref 位于由电压矢

量 V1 、V2 组成的区间内，根据伏秒定理：

UrefTs = V1T1 + V2T2 （6）
式中，T1 ——电压矢量 V1 作用时间；T2 ——电压矢

量 V2 作用时间。

当工作于级联准 Z 源模态且 ||2M cos(ωt) ≥ 1，

如图 8 级联准 Z 源模态状态 2 所示，作用时间关系

为［14］：

T1 =( ||2M cos(ωt) - 1)Ts

T2 =(2 - ||2M cos(ωt) )Ts
（7）

当 工 作 于 级 联 准 Z 源 模 态 且

0≤ |2M cos |（ωt）< 1时，如图 8 级联准 Z 源模态状态

1 所示。当工作于等效准 Z 源模态，2 种状态作用

时间计算方法为：

T1 = ||2M cos(ωt) Ts

T2 =(1 - ||2M cos(ωt) )Ts
（8）

通过计算矢量切换阈值一 Tcm1 = T1/4 ，矢量

切换阈值二 Tcm2 = T1/4 + T2 /2 得到矢量切换点。

准 Z 源逆变器与传统逆变器的调制策略差异在

于直通零矢量的加入，本文采用图 8 所示方法

插入直通零矢量。

Tcm1
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BVdc

2BVdc

�	

�Z�
�


��
�Z�
�


�
1

�
2

0.5Ts

0

BVdc

BVdc

图8 两模态时序图

Fig. 8 Sequence diagram of two modes

当处于级联准 Z 源逆变器状态 2 时，直通零矢

量插入时刻 Tcm1D0 = Tcm1 -D0 /2Ts ，Tcm2D0 =(1/2 -D0 /2)，
Ts 分别插入到 2 个级联级联单元传统零矢量中，当

处于级联准 Z 源状态 1 或处于等效准 Z 源模态时，

直 通 零 矢 量 插 入 时 刻 据 零 矢 量 阈 值

Tcm3D0 = Tcm1 +D0 /2Ts 决定。

4 损耗分析

4.1 IGBT及二极管导通损耗

任意时刻 IGBT（insulated gate bipolar translator）
及二极管的导通损失可线性的表示［15］为：

Pc - IGBT =Uce1i =(Uceo1 +Ron1i)i
Pc - dio =UFi =(UFOD +RonDi)i （9）

式中，Pc - IGBT 、Pc - dio ——IGBT 的导通损耗、二极管

的导通损耗；Uceo1 ——IGBT 的导通压降；Ron1 ——

IGBT 的导通电阻；UF ——二极管电压；UFOD ——二

极管的导通压降；RonD ——二极管的导通电阻，

i——输出电流，i = Im sin(ωt)。
根据表 2 中各状态 IGBT 及二极管开通个数，

求得当 M≥0.5 时，级联准 Z 源逆变器模态下 IGBT



及二极管一个周期内的平均导通损失［3］分别为：

p̄c - IGBT1 =( 4π +M)Uceo1Im +(1 + 8M3π )Ron1I
2
m +

( 4π - 4M2 - 1
πM )D0Uceo1Im + é

ë
êê1 - 4M2 - 1

4πM2 -
ù
û
ú

arccos(1 2M)
π D0Ron1I

2
m

p̄c - dio1 =( 4π -M)UFODIm +(1 + 8M3π )RonDI
2
m （10）

当 M < 0.5 时，IGBT 及二极管在一个周期内的

平均导通损失分别为：

p̄c - IGBT1 =( 4π +M)Uceo1Im +(1 + 8M3π )Ron1I
2
m +

4πD0Uceo1Im +D0Ron1I
2
m

p̄c - dio1 =( 4π -M)UFODIm +(1 + 8M3π )RonDI
2
m

（11）

工作于准 Z 源全桥逆变器状态下 IGBT 及二极
管在一个周期内的平均导通损失分别为：

p̄c - IGBT2 =( 2π +M)Uceo1Im +(0.5 + 8M3π )Ron1I
2
m +

2πD0Uceo1Im + D02 Ron1I
2
m

p̄c - dio1 =( 2π -M)UFODIm +(0.5 + 8M3π )RonDI
2
m

（12）

表2 不同模态下功率器件导通数

Table 2 Number of conduction-state power components in different modes
模态

qZS-CMI模态

传统准Z源逆变器

等效qZS-HBI模态较传统拓扑增加数

uAB

IGBT

二极管

IGBT

二极管

IGBT

二极管

2Ud

4

0

Ud

3

1

2

0

2

3

0

2

2

1

1

1

1（2）

-Ud

3

1

2

0

2

3

-2Ud

4

0

直通

4

2

2

1

4

1（2）

注：Ud 代表 BVdc 。

等效准 Z 源模态下，IGBT 及二极管一个周期

内平均导通损失较准 Z 源逆变器增加量为：

p̄c - add =( 2π - M2 )Uceo1Im +(0.5 - 2Mπ )Ron1I
2
m -

D02 Ron1I
2
m +( 3π - 3M4 )UFODIm +( 34 - 8M3π )RonDI

2
m

（13）
求得当 M < 0.5时，级联准 Z 源模态平均导通损

失与等效准 Z 源模态平均导通损失之差为：

p̄c - add1 = M2 Uceo1Im + 2Mπ Ron1I
2
m +D0Ron1I

2
m +

2πD0Uceo1Im +(3M4 - 1π)UFODIm +
(8M3π - 14)RonDI

2
m

（14）

求得当 M≥0.5 时，级联准 Z 源模态平均导通

损失与等效准 Z 源模态平均导通损失之差为：

p̄c - add2 = 2Mπ Ron1I
2
m +(8M3π - 14)RonDI

2
m∙

(3M4 - 1π)UFODIm +( 2π - 4M2 - 1
πM )D0Uceo1Im +

é

ë
êê

ù

û
úú1 - 4M2 - 1

4πM2 - arccos(1 2M)
π D0Ron1I

2
m +

M2 Uceo1Im

（15）

4.2 IGBT及二极管开关损耗

二极管开通损耗很小，基本可忽略，因此开关

损耗主要由 IGBT 的开通损耗和关断损耗以及二极

管的关断损耗组成［16］，其中 IGBT 的开关损耗计算

方法如下：

Psw_IGBT = fs
T ∫0T[ ]Eon(t) +Eoff (t) dt

                                        = fs
T∑i = 1

Tfs

[ ]Eon(t) +Eoff (t)
（16）

其中，

ì

í

î

ïï
ïï

Eon = Udc
VTest

Eon(Rgon)
Eon(Rgon_Test)Eon_Test

Eoff = Udc
VTest

Eoff (Rgoff )
Eoff (Rgoff_Test)Eoff_Test

（17）

二极管的关断损耗表示方式如式（18）：

Psw_dio = fs
T ∫0T Erec(t)dt = 1

T∑i = 1

Tfs
Erec(ti) （18）

其中，

Erec = Udc
VTest

Erec(Rgon)
Erec(Rgon_Test)Erec_Test （19）

式中，Psw_IGBT ——IGBT 的开关损失；fs ——关断时

间 ；T —— 周 期 ；t —— 时 间 ；Rgon 、Rgoff 、

Rgoff_Test ——门极电阻开通损耗、门极电阻关断损耗、
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门极电阻关断测试损耗；VTest ——测试电压；

Eon ——IGBT 开通一次的损失；Eoff ——IGBT 关断

一次的损失；Erec ——二极管关断一次的损失；

Eon(Rgon_Test)——IGBT 额定电流下门极电阻对应的开

通损耗；Eoff (Rgoff_Test) ——IGBT 额定电流下门极电阻

对应的关断损耗；Eon(Rgon) ——额定电流下门极电

阻对应的实际 IGBT 开通损耗；Eoff (Rgoff )——额定电

流 下 门 极 电 阻 对 应 的 实 际 IGBT 关 断 损 耗 ；

Psw_dio ——二极管的关断损失；VTest ——测试电压；

Erec(Rgon_Test)——二极管反向恢复损耗；Erec(Rgon)——

二极管反向恢复损耗。

开关损耗与直流母线电压、开关频率、电流、门

极电阻、结温等有关，因此在相同开关频率、相同并

网电流，相同外部条件下，2 种工作模态所产生的开

关损耗差异较小，因此不做具体分析。

由 2 种模态平均导通损失差，求其关于 M 的导

数，可知在 M 的不同区间内均为关于 M 的增函

数。通过 FF200R12KT3 的技术文档，如表 3 所示，

将相关参数代入可得，在 D0 = 0.1、M = 0.5 情况下，

损耗差值为：

Pc - add1 = 0.29Im + 0.0026I 2
m （20）

由式（20）显然可知 Pc - add1 > 0 ，因此对于任意

M≤0.5，两模态损耗差值均大于 0。
当 D0 = 0.1、M < 0.5时，将相关参数代入式（14）

得两模态损耗差值为：

Pc - add2 =(1.1M - 0.19)Im +(0.0059M - 0.0003)I 2
m
（21）

由 式（21）可 知 ，对 于 任 意 Im 均 满 足 当

M≥0.173 时，损耗差值大于 0。且随 Im 增大，满足

条件的 M 取值范围亦增大。由以上证明可知，在大

范围内准 Z 源等效模态较级联准 Z 源模态拥有更

高的效率。
表3 本文相关参数

Table 3 Values of parameters
参数

Vdc/V
fs /kHz
VTset /V
UFOD/V
Ron1/Ω
Eon(Rgon_Test)/mJ

数值

150~300

5

600

0.8

0.005

16

参数

Em/V
M

RonD/Ω
Uceo1/V
Eoff (Rgoff_Test)/mJ
Erec(Rgon_Test)/mJ

数值

311

0.4

0.0032

1

25

17.5

5 仿真分析验证

为验证本结构的正确性，应用 Matlab/Simulink
对本结构搭建模型，并搭建本文所提的 SVPWM 调

制模型，分别验证此结构的升压功能及 2 种模态效

率的差别。假设直流电压 Vdc ∈[150,350] ，传统单级

式并网逆变器需要满足 Vdc >Em 才可实现并网，因此

其最大的工作区间为［311，350］。采用变拓扑准 Z
源逆变器可在工作区间［150，350］上实现并网，并

可在较高电压时变换拓扑结构实现效率提升。假

设 uT1 = uT2 = 300 V ，因此当 Vdc ∈[150,300] 工作于级

联准 Z 源拓扑模态，当 Vdc ∈[300,350] 工作于等效准

Z 源模态。

本文选取载波频率为 5 kHz，分别在 Vdc = 150 V
及 Vdc = 300 V 对本结构进行分析，当 Vdc = 150 V 时

采 用 级 联 准 Z 源 模 态 实 现 低 电 压 并 网 。 当

Vdc = 300 V 时切换级联准 Z 源模态为等效准 Z 源模

态，在此电压下分别对 2 种拓扑结构进行仿真，并

计算效率绘制效率曲线。准 Z 源电感及电容值分

别为 1.8 mH 及 3300 μF，并网电感值为 8 mH，直通

占空比采用 0.132，其余数据如表 3 所示。

在 Vdc = 150 V、Em = 311 V 条件下，对变结构准

Z 源逆变器进行并网，设期望输出功率为 5.5 kW，

此时期望并网电流为 Im = 35.35 A ，因输入电压低，

采用级联准 Z 源模态，理论输出电压分别为

BVdc = 203.8 V 、2BVdc = 407.6 V ，根据调制度公式

M = E2
m +(ωLIm)2 (2BVdc) 可知 M≈0.796 ，故而本文

选 取 M = 0.8 ，此 时 理 论 输 出 相 电 压 峰 值 为

2MBVdc = 326.08 V 。通过上述参数仿真得到此时并

网电流、并网电压、电流谐波畸变率及输出电压如

图 9a、图 9b 所示，所得并网电流为 37.11 A，电流谐

波畸变率为 3.59%，此时输出功率为 5.77 kW。

Vdc=300 V 处于两模态切换点，此时电压较高，

切换到等效准 Z 源模态。设期望输出功率为

5.5 kw，求得此时期望并网电流为 35.35 A，理想调

制度为 M=0.398，因此取 M=0.4，在此临界条件下对

两模态进行仿真。

处于级联准 Z 源模态时，得到此时并网电流、

并网电压、电流谐波畸变率及输出电压如图 10a、
图 10b 所示，并网电流为 36.09 A，电流谐波畸变率

为 1.18%，此时输出电压理论值为 407.6 V，输出功

率为 5.6 kW，结果与理论值接近。
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图9 150 V直流输入电压下仿真结果

Fig. 9 Simulation results of 150 V DC input
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b. 300 V直流输入下级联准Z源模态并网电压及并网电流

图10 300 V直流输入电压下级联准Z源模态仿真结果

Fig. 10 Simulation results of quasi-Z-source cascaded
multilevel mode using 300 V DC voltage as the input

当处于等效准 Z 源模态，得到此时并网电流、

并网电压、电流谐波畸变率及输出电压分别如图

11a、图 11b 所示。并网电流为 39.77 A，电流谐波畸

变率为 2.46%，此时输出电压理论值为 407.6 V，输出

功率为 6.1 kW，结果与理论值接近。

图 12 为 300 V 直流输入条件下，变拓扑准 Z 源

逆变器的效率曲线，其中 0.3 时刻 2 种模态进行切

换。其中时间区间（0，0.3）上逆变器处于级联准 Z 源

模态，时间区间（0.3，1）上逆变器处于等效准 Z 源模

态。求得区间（0.1，0.3）上效率平均值为 83.3%，求得

区间（0.3，0.9）上效率平均值为 91.2%。由此得出相

同条件下，等效准 Z 源模态较级联准 Z 源模态拥有

更高的效率，同时验证了式（21）的计算结果。

0.0
0.2
0.4
0.6
0.8
1.0
1.2
���
50 Hz=39.77,THD=2.46%

0.70 0.74 0.78

0

400

�400

200

�200


�/s



�
�
�

/V

500 10000
�
/Hz

�
�
�

/�
�
�

/%

a. 300 V直流输入下等效准Z源模态输出电压及

并网电流THD

0

400

�400

200

�200

�
�
�
�
/V

0.70 0.72 0.74 0.76 0.78 0.80

�/s

0.70 0.72 0.74 0.76 0.78 0.80

�/s

����

���


0

50

25

�25

�50

�
�
�


/A

b. 300 V直流输入下等效准Z源模态并网电压及并网电流

图11 300 V直流输入电压下等效准Z源模态仿真结果

Fig.11 Simulation results of equivalent quasi-Z-source
mode using 300 V DC voltage as input
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图12 效率曲线

Fig. 12 Efficiency curve

6 结 论

本文基于准 Z 源拓扑结构，提出一种新型实时

可变换拓扑结构并网逆变器，可实现级联准 Z 源逆

变器与准 Z 源逆变器在不同输入电压工况下的适

时转换。实现工作范围的增大与谐波的改善，同时

利用等效准 Z 源工作模态的高效率特点实现系统

效率的提升。理论分析和仿真实验结果证实，此技

术方案可在获得拓宽输入电压工作范围的同时实

现系统效率的提升。
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VARIABLE TOPOLOGY QUASI-Z-SOURCE INVERTER

Li Zhijun，Zhang Jiawei，Liu Shuang，Xi Wenxia，Zhang Chuanbo
（College of Control Science and Engineering，Hebei University of Technology，Tianjin 300130，China）

Abstract：A new type variable topology structure is proposed，which can connect the cascaded quasi-Z source inverter
cascade unit negative pole through bidirectional switch，which can simultaneously increase the working range and
improve the efficiency. When the input voltages are lower，the proposed inverter works in the cascaded quasi-Z source
inverter mode to obtain a wider working range. When the input voltages are higher，the proposed inverter is transformed
into equivalent quasi- Z- source inverter mode to improve operation efficiency. The topology structure and operating
principle of variable topology quasi-Z-source inverter are introduced. Meanwhile，a SVPWM boost modulation strategy
suitable for this structure is proposed，and the mechanism of efficiency improvement is analyzed. Finally，the technical
scheme can be verified through the simulation.
Keywords：inverters；topology；efficiency；SVPWM
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