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摘　要：为了满足光伏微型逆变器高功率密度、高性能、低总谐波畸变率（ｔｏｔａｌｈａｒｍｏｎｉｃｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎ，ＴＨＤ）的要求，文
中基于临界电流模式提出一种多包络线谐振软开关逆变器控制策略，通过进行开关管的分时控制达到平衡电感电

流上升下降时间的目的，从而缓解过零点畸变。随后，详细介绍多包络线谐振软开关逆变器控制策略的工作模态，

并从软开关、开关频率、开关管损耗与逆变效率、过零点畸变程度等方面与传统临界电流模式进行对比分析。为验

证控制策略的有效性，文中基于ＰＳＩＭ搭建了５００Ｗ谐振软开关单相全桥逆变器进行开环仿真验证。仿真结果表
明，与传统的单极性临界电流模式相比，多包络线临界电流模式可以有效优化过零点问题，能够滤除谐波、降低

ＴＨＤ，并且实现零电流开关（ｚｅｒｏｃｕｒｒｅｎｔｓｗｉｔｃｈ，ＺＣＳ）和全部开关管的零电压开关（ｚｅｒｏｖｏｌｔａｇｅｓｗｉｔｃｈ，ＺＶＳ）。
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０　引言

当前可再生能源的广泛应用使得逆变器成为

重要的能量变换装置［１３］。随着高功率密度、高效

率需求的提高，软开关逆变技术成为研究热点之

一［４６］。根据谐振和辅助环节在逆变器中位置的不

同，软开关技术可以分为直流谐振模式、谐振极模

式、缓冲谐振模式和负载侧谐振模式［７８］。其中负

载侧谐振软开关逆变技术主要应用于小功率逆变

器，可在不添加任何元器件的条件下，通过开关管

的结电容与输出电感形成谐振电路，实现电感电流

的双向流动，从而形成零电压开关（ｚｅｒｏｖｏｌｔａｇｅ
ｓｗｉｔｃｈ，ＺＶＳ）［９１０］，即临界电流模式（ｂｏｕｎｄａｒｙｃｕｒｒｅｎｔ
ｍｏｄｅ，ＢＣＭ）［１１１６］。而 ＢＣＭ可以根据包络线、调制
策略、控制方式的不同分为多种控制模式。文献

［１７２２］指出单极性恒定临界电流模式（ｃｏｎｓｔａｎｔ
ｂｏｕｎｄａｒｙｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅ，ＣＢＣＭ）逆变效率高且损耗较
小，但由于过零点处开关频率为０，电感电流下降时
间为无穷大，与上升时间差距过大，导致开关周期

过长，故正负半周过渡时存在畸变，波动较为明显，

总谐波畸变率（ｔｏｔａｌｈａｒｍｏｎｉｃｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎ，ＴＨＤ）过
高［２３２５］。文献［２６］提出了单极性正弦磁滞电流模
式（ｓｉｎｅｈｙｓｔｅｒｅｓｉｓｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅ，ＳＨＣＭ）的控制策略，
对传统ＣＢＣＭ的包络线进行了正弦化处理，使得过

零点处开关频率不再为 ０，有效缓解了传统单极性
ＣＢＣＭ中的过零点畸变，相对降低了输出电流谐波。
但由于过零点处电感电流下降时间相对较长，上

升、下降时间不平衡，故仍然存在电感电流畸变和

输出电压有平台而过渡不平滑等问题。

针对上述问题，文中提出了多包络线临界电流

控制策略，利用３条正弦化的包络线对开关管进行
分时控制，使得过零处电感电流下降时间变短，可

有效缓解单极性控制中上升时间与下降时间不平

衡而引起的畸变等问题，并滤除低输出电流谐波。

该策略下所有开关管实现了零电压开通，部分开关

管可同时实现ＺＣＳ。此外，文中分别从过零点问题、
软开关实现情况等方面进行了理论分析。为了验

证理论分析的可行性与正确性，基于 ＰＳＩＭ搭建了
５００Ｗ谐振软开关单相全桥逆变器模型，并与传统
控制策略进行仿真对比分析。

１　多包络线谐振软开关逆变器工作原理

１．１　谐振软开关逆变器工作原理
谐振软开关逆变器拓扑主要由全桥电路、谐振

电感ＬＳ、滤波电感ＬＯ和滤波电容ＣＳ组成，如图１所
示。其中，Ｖｉｎ为直流侧输入电压；Ｖａｂ为桥臂中点电
压；ｖｏ为输出电压；Ｃｏ１—Ｃｏ４分别为开关管 Ｑ１—Ｑ４
的输出电容；ｉＬＳ、ｉｏ分别为谐振电感电流和输出电
流；ｉＱ２为流过开关管Ｑ２的电流；ｖＬＯ为滤波电感ＬＯ
两端电压；ＲＬ为负载电阻。谐振软开关逆变器的基
本原理是利用谐振电感ＬＳ与开关管输出电容谐振，
从而实现软开关。
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图１　单相全桥逆变器拓扑
Ｆｉｇ．１　Ｔｏｐｏｌｏｇｙｏｆａｓｉｎｇｌｅｐｈａｓｅｆｕｌｌｂｒｉｄｇｅｉｎｖｅｒｔｅｒ

１．２　多包络线临界电流模式基本原理分析
传统单极性 ＣＢＣＭ 的电感电流上升时间

ｔｏｎＣＢＣＭ、下降时间为 ｔｏｆｆＣＢＣＭ以及传统单极性 ＳＨＣＭ
的上升时间 ｔｏｎＳＨＣＭ、下降时间 ｔｏｆｆＳＨＣＭ计算如式（１）
所示［１４，２５］。

ｔｏｎＣＢＣＭ ＝
ＬＳ（槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋２ΔＩ）

Ｖｉｎ－槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ）

ｔｏｆｆＣＢＣＭ ＝
ＬＳ（槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋２ΔＩ）

槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ）

ｔｏｎＳＨＣＭ ＝
ＬＳ（槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋２Ｉｌｏｗｓｉｎ（ωｔ））

Ｖｉｎ－槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ）

ｔｏｆｆＳＨＣＭ ＝
ＬＳ（槡２２Ｉｏ＋２Ｉｌｏｗ）

槡２Ｖｏ





















（１）
式中：ΔＩ为固定的复位电流；Ｉｏ为输出电流的有效
值；Ｉｌｏｗ为复位电流的峰值；Ｖｏ为输出电压有效值；ω
为角频率；ｔ为工频周期内的时间。

在过零点处ｓｉｎ（ωｔ）趋近于０，则由式（１）可以
看出，传统单极性 ＣＢＣＭ的电感电流下降时间为无
穷大，上升时间为一个定值，两者差距较大，且电感

电流下降时间过长会导致开关周期过长，从而产生

严重的畸变。而经过正弦化处理的单极性 ＳＨＣＭ
下降时间变为一个定值，上升时间为０，两者差距相
对较小，故在一定程度上缓解了畸变。

为了进一步降低电感电流下降时间，可以选择

提高此时滤波电感两端电压。根据传统单极性控

制工作原理可知，在电感电流下降期间，原单极性

ＳＨＣＭ的工频管 Ｑ４处于常开状态，具体如图 ２所
示［１４，２７２９］。其中，ｖｄｓ为开关管两端的电压；ｖｇｓ为控
制开关管开合的信号。若开关管 Ｑ４的部分下降时
间由开关管 Ｑ２代替，即由开关管 Ｑ２和 Ｑ３开通来
代替原开关管 Ｑ３和 Ｑ４开通，则滤波电感两端电压
大小由ｖｏ＋ｖＬＯ变为Ｖｉｎ＋ｖｏ＋ｖＬＯ，此时电感电流下
降速度加快，下降时间变短。故而可以增加一条正

弦化的辅助包络线，令电感电流在下降时间内遇到

２次下边界，实现开关管的Ｑ２和Ｑ４的分时控制。

图２　单极性ＳＨＣＭ控制策略电路工作波形
Ｆｉｇ．２　Ｃｉｒｃｕｉｔｗｏｒｋｉｎｇｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｕｎｉｐｏｌａｒ

ＳＨＣＭｃｏｎｔｒｏｌｓｔｒａｔｅｇｙ

于是，文中提出了一种多包络线临界电流模

式，该策略包含３条包络线，其中ｉｐ１与ｉｐ２包络线控
制开关管Ｑ１和Ｑ３，ｉｐ１与 ｉｐ３包络线控制开关管 Ｑ２
和Ｑ４。３种临界电流模式的包络线示意如图 ３所
示［２９］，其中图３（ａ）为单极性 ＣＢＣＭ，图３（ｂ）为单
极性ＳＨＣＭ，图３（ｃ）为多包络线模式，Ｉｏｐｅａｋ为输出
电流峰值。

图３　３种临界电流模式包络线示意
Ｆｉｇ．３　Ｓｃｈｅｍａｔｉｃｄｉａｇｒａｍｏｆｅｎｖｅｌｏｐｅｏｆ

ｔｈｒｅｅｃｒｉｔｉｃａｌｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅｓ

同时可得３种临界电流模式的包络线表达式，
其中单极性 ＣＢＣＭ正半周的包络线见式（２），单极
性ＣＢＣＭ负半周的包络线见式（３），单极性 ＳＨＣＭ
见式（４），多包络线见式（５）。

ｉｐ＋＝ 槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋ΔＩ

ｉｐ－＝－ΔＩ{ （２）

ｉｐ＋＝ΔＩ

ｉｐ－＝ 槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）－ΔＩ{ （３）

ｉｐ１＝ 槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋Ｉｌｏｗｓｉｎ（ωｔ）

ｉｐ２＝－Ｉｌｏｗｓｉｎ（ωｔ）{ （４）

ｉｐ１＝ 槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋Ｉｌｏｗｓｉｎ（ωｔ）

ｉｐ２＝－Ｉｌｏｗｓｉｎ（ωｔ）

ｉｐ３＝Ｉｌｏｗｓｉｎ（ωｔ）
{ （５）

在多包络线临界电流控制模式下，通过谐振电

感与开关管的输出电容谐振可实现开关管的零电
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压导通和零电流关断，且４个开关管均处于高频工
作状态。根据输出电压的极性，逆变过程可以分为

正半周和负半周。文中以输出电压的正半周为例

对多包络线临界电流控制策略的工作原理进行分

析，一个开关周期可以分为１０个工作模态，逆变器
开关过程如图４所示。由于死区时间通常较短，一
般认为开关管结电容充放电以及开关管续流期间，

电感电流大小保持不变［３０３２］，而滤波电感两端电压

会随着不同开关管的开合而变化，其中输出电容对

电感两端电压的影响较小，可忽略不计。

图４　多包络线临界电流控制策略的开关模态
Ｆｉｇ．４　Ｓｗｉｔｃｈｉｎｇｍｏｄｅｏｆｍｕｌｔｉｅｎｖｅｌｏｐｅ

ｃｒｉｔｉｃａｌｃｕｒｒｅｎｔｃｏｎｔｒｏｌｓｔｒａｔｅｇｙ

模态Ⅰ（ｔ０—ｔ１）：谐振电感充电过程。ｔ０时刻
开始，开关管Ｑ１和 Ｑ４正向导通，桥臂中点电压 Ｖａｂ
为直流侧输入电压Ｖｉｎ，电容Ｃｏ２和Ｃｏ３充电，其电压
逐步上升至Ｖｉｎ，等效电路如图４（ａ）所示。此时能

量由输入侧向电感和负载传递，谐振电感充电，电

流ｉＬＳ线性上升，谐振电感电流以及电感两端电压
ｖＬＳ的表达式为：

ｉＬＳ＝
Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ

ＬＳ
ｔ＋ｉＬＳ（ｔ０）

ｖＬＳ＝Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （６）

模态Ⅱ（ｔ１—ｔ２）：在 ｔ１时刻开始之前，电感电
流线性上升，逐步升至 ｉｐ１，然后到达顶峰，开关管
Ｑ１和Ｑ４开通，开关管 Ｑ２和 Ｑ３关断。ｔ１时刻开始，
开关管Ｑ１和Ｑ４关断，开关管 Ｑ２和 Ｑ３借助体二极
管进入反向导通状态，电容 Ｃｏ２和 Ｃｏ３开始放电，其
电压由Ｖｉｎ下降至０，电容Ｃｏ１和Ｃｏ４充电，其电压由
０上升至Ｖｉｎ，电路的导通状态如图 ４（ｂ）所示。此
时处于开关管结电容充放电期间，时长较短，默认

在此模态下的电感电流大小不变，而随着所有开关

管关断且开关管 Ｑ２和 Ｑ３的反向导通，电感两端电
压发生变化，两者的表达式为：

ｉＬＳ＝
Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ

ＬＳ
ｔ１＋ｉＬＳ（ｔ０）

ｖＬＳ＝－Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （７）

模态Ⅲ（ｔ２—ｔ３）：在 ｔ２时刻开始之前，所有开
关管处于关断状态，电容充放电过程结束。ｔ２时刻
开始，开关管 Ｑ２和 Ｑ３处于反向续流导通状态，为
其零电压导通做准备，桥臂中点的电压由 Ｖｉｎ变为
－Ｖｉｎ，电路导通状态如图 ４（ｃ）所示。此模态处于
开关管的续流导通状态，时间较短，默认此时电感

电流大小不变，而由于开关管 Ｑ３和 Ｑ３仍然处于反
向续流导通状态，电感两端电压变化形式与上一模

态相同，则两者的表达式为：

ｉＬＳ＝
Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ

ＬＳ
ｔ１＋ｉＬＳ（ｔ０）

ｖＬＳ＝－Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （８）

模态Ⅳ（ｔ３—ｔ４）：谐振电感放电过程。ｔ３时刻
开始，Ｑ２和Ｑ３实现零电压开通，电路导通情况如图
４（ｄ）所示。此时电感电流开始线性下降，且由于开
关管Ｑ２和 Ｑ３仍然处于反向续流导通状态，电感两
端电压变化形式与之前相同，则两者表达式为：

ｉＬＳ＝
－Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ

ＬＳ
ｔ＋ｉＬＳ（ｔ３）

ｖＬＳ＝－Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （９）

模态Ⅴ（ｔ４—ｔ５）：在 ｔ４时刻开始之前，电感电
流线性下降，逐步降至 ｉｐ３，然后到 ０，开关管 Ｑ２和
Ｑ３开通，开关管Ｑ１和Ｑ４关断。ｔ４时刻开始，开关管
Ｑ２关断，由于开关管 Ｑ２为反向导通状态，故 Ｑ２实
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现了零电流关断。随后，电容Ｃｏ４开始放电，其电压
由Ｖｉｎ下降至０，电容Ｃｏ２开始充电，其电压由０上升
至Ｖｉｎ。此时电感电流开始准备反向上升，开关管
Ｑ３开始正向导通，开关管Ｑ４反向导通，电路的导通
状态如图４（ｅ）所示。该模态处于开关管结电容充
放电状态，时长较短，可认为滤波电感电流大小不

变，而由于电路状态变为开关管 Ｑ３正向导通、开关
管Ｑ４反向导通，滤波电感两端电压发生变化，则两
者表达式为：

ｉＬＳ＝
－Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ

ＬＳ
ｔ４＋ｉＬＳ（ｔ３）

ｖＬＳ＝－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （１０）

模态Ⅵ（ｔ５—ｔ６）：谐振电感反向充电过程。在
ｔ５时刻开始之前，开关管 Ｑ３正向导通，其余开关管
关断，电容充放电过程结束。ｔ５时刻开始，Ｑ４开始反
向续流导通，为其零电压导通做准备。此时滤波电

容ＣＳ开始给电感供电，电感电流处于持续反向上升
的状态，电路的导通状态如图４（ｆ）所示。此时处于
开关管续流导通期间，由于时长较短，则认为在此

模态下的滤波电感电流大小不变，且电感两端电压

变化形式与上一模态相同，两者的表达式为：

ｉＬＳ＝
－Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ

ＬＳ
ｔ４＋ｉＬＳ（ｔ３）

ｖＬＳ＝－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （１１）

模态Ⅶ（ｔ６—ｔ７）：ｔ６时刻开始，开关管 Ｑ４零电
压开通，电路的导通状态如图４（ｇ）所示。此时电感
电流仍在反向上升，而电感两端电压变化形式与之

前相同，则两者表达式变为：

ｉＬＳ＝
－ｖｏ－ｖＬＯ
ＬＳ

ｔ＋ｉＬＳ（ｔ６）

ｖＬＳ＝－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （１２）

模态Ⅷ（ｔ７—ｔ８）：在 ｔ７时刻开始之前，电感电
流反向线性上升，逐步升至ｉｐ２，然后达到谷底，开关
管Ｑ３和Ｑ４开通，开关管 Ｑ１和 Ｑ２关断。ｔ７时刻开
始，开关管 Ｑ３关断，开关管 Ｑ１和 Ｑ４反向导通，电
容Ｃｏ１开始放电至０，电容Ｃｏ３开始充电至Ｖｉｎ，桥臂
中点电压由 －Ｖｉｎ变为Ｖｉｎ，电路导通状态如图４（ｈ）
所示。此时处于开关管的结电容充放电期间，由于

时长较短，认为滤波电感电流大小不变，但由于电

路变为开关管 Ｑ１和 Ｑ４反向导通，电感两端电压发
生改变，则两者表达式为：

ｉＬＳ＝
－ｖｏ－ｖＬＯ
ＬＳ

ｔ７＋ｉＬＳ（ｔ６）

ｖＬＳ＝Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （１３）

模态Ⅸ（ｔ８—ｔ９）：在 ｔ８时刻开始之前，开关管
Ｑ４开通，其余开关管关断，且开关管 Ｑ１和 Ｑ４处于
反向导通状态，电容充放电过程结束。ｔ８时刻开始，
开关管Ｑ１反向续流导通，为其零电压开通做准备，
电路导通状态如图 ４（ｉ）所示。此模态处于开关管
反向续流状态，电感电流大小几乎不变，且电感两

端电压变化形式与上一模态相同，故两者表达式为：

ｉＬＳ＝
－ｖｏ－ｖＬＯ
ＬＳ

ｔ７＋ｉＬＳ（ｔ６）

ｖＬＳ＝Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （１４）

模态Ⅹ（ｔ９—ｔ１０）：谐振电感反向放电过程。ｔ９
时刻开始，开关管Ｑ１零电压开通，电感电流开始反
向下降逐步至０，电路的导通状态如图４（ｊ）所示，且
电感两端电压变化形式不变，则两者表达式为：

ｉＬＳ＝
Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ

ＬＳ
ｔ＋ｉＬＳ（ｔ９）

ｖＬＳ＝Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
{ （１５）

随后，电源开始供电，电感电流开始正向线性

上升，开关管Ｑ１和Ｑ４开始正向导通。
至此，一个正半周的开关周期结束，负半周的

状态与之对称，不再详述。总之，多包络线在不增

加辅助元器件的条件下，利用滤波电感和开关管结

电容谐振实现了软开关，降低了高频下的开关损

耗。逆变器的电感电流ｉＬＳ波形、开关管的驱动信号
ｖｇｓ波形、开关管两端电压ｖｄｓ波形、流过开关管Ｑ２的
电流ｉＱ２波形以及包络线分布情况如图５所示。

图５　多包络线控制策略电路工作波形
Ｆｉｇ．５　Ｍｕｌｔｉｅｎｖｅｌｏｐｅｃｏｎｔｒｏｌｓｔｒａｔｅｇｙ

ｃｉｒｃｕｉｔｗｏｒｋｉｎｇｗａｖｅｆｏｒｍｓ

３９ 位学聪 等：多包络线谐振软开关逆变器控制策略



１．３　多包络线控制模式基本特性分析
１．３．１　电感电流的上升、下降时间

多包络线临界电流模式的一个开关周期可分

为电感电流上升时间ｔｏｎＭ和下降时间 ｔｏｆｆＭ，其中下
降时间ｔｏｆｆＭ分为ｔｏｆｆ１、ｔｏｆｆ２和ｔｏｆｆ３三部分。ｔｏｎＭ对应模
态Ⅷ—Ｘ和模态Ⅰ，其滤波电感两端电压为大小
Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ；ｔｏｆｆ１和ｔｏｆｆ２对应模态Ⅱ—Ⅳ，其滤波电
感两端电压大小为Ｖｉｎ＋ｖｏ＋ｖＬＯ；ｔｏｆｆ３对应模态Ⅴ—
Ⅶ，其滤波电感两端电压大小为ｖｏ＋ｖＬＯ。

假设电感电流通过ｉｐ３后，沿原轨迹进行到点 ａ
之后再开始进入到ｔｏｆｆ３部分。令所有开关周期内的
ａ点组成的一条轨迹，命名为 ｉａ。根据电感电流的
伏秒平衡原理，可得到多包络线临界电流模式的电

感电流上升时间ｔｏｎＭ、电感电流下降时间 ｔｏｆｆＭ的表
达式为：

ｔｏｎＭ ＝ＬＳ
ｉｐ１－ｉｐ２

Ｖｉｎ－ｖｏ－ｖＬＯ
ｔｏｆｆＭ ＝ｔｏｆｆ１＋ｔｏｆｆ２＋ｔｏｆｆ３＝

　ＬＳ
ｉｐ１－ｉｐ３

Ｖｉｎ＋ｖｏ＋ｖＬＯ
＋

ｉｐ３－ｉａ
Ｖｉｎ＋ｖｏ＋ｖＬＯ

＋
ｉａ－ｉｐ２
ｖｏ＋ｖＬＯ

( )













（１６）
为了简化计算，可以用（ｉｐ３－ｉａ）／（ｖｏ＋ｖＬＯ）代

替（ｉｐ３－ｉａ）／（Ｖｉｎ＋ｖｏ＋ｖＬＯ），此时由于分母部分减
小，会一定程度上增大滤波电感电流的下降时间。

若简化计算后的值可以满足缩短下降时间的要求，

则实际简化前的时间必定也能够满足要求。最终

经过简化计算后的电感电流下降时间表达式为：

ｔｏｆｆＭ ＝ＬＳ
ｉｐ１－ｉｐ３

Ｖｉｎ＋ｖｏ＋ｖＬＯ
＋
ｉｐ３－ｉｐ２
ｖｏ＋ｖＬＯ

( ) （１７）

由于ｖＬＯ相对于 ｖｏ和 Ｖｉｎ较小，可以忽略，则多
包络线控制模式的电感电流上升时间 ｔｏｎＭ、下降时
间ｔｏｆｆＭ表达式变为：

ｔｏｎＭ ＝
ＬＳ（槡２２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋２Ｉｌｏｗｓｉｎ（ωｔ））

Ｖｉｎ－槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ）

ｔｏｆｆＭ ＝
槡２２ＬＳＩｏｓｉｎ（ωｔ）

槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ）＋Ｖｉｎ
＋
２ＬＳＩｌｏｗ

槡２Ｖｏ













（１８）
由式（１）可知，在过零点处单极性 ＣＢＣＭ的电

感电流下降时间趋近于无穷大，上升时间为

２ΔＩＬＳ／Ｖｉｎ，两者差距过大。单极性 ＳＨＣＭ下降时间

为ＬＳ（槡２２Ｉｏ＋２Ｉｌｏｗ）／（槡２Ｖｏ），上升时间为０，差距有
所减小。而多包络线虽然上升时间仍为 ０，但下降

时间明显降低，变为 ２ＬＳＩｌｏｗ／（槡２Ｖｏ）。３种模式下

降时间对比如图６所示。

图６　３种临界电流模式的电感电流下降时间曲线
Ｆｉｇ．６　Ｃｕｒｖｅｓｏｆｉｎｄｕｃｔａｎｃｅｃｕｒｒｅｎｔｄｅｓｃｅｎｔｔｉｍｅ

ｆｏｒｔｈｒｅｅｃｒｉｔｉｃａｌｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅｓ

从图６中可以明显看出，在过零点处，多包络线
临界电流模式的电感电流下降时间明显降低，与为

０的上升时间十分接近，能够有效缓解过零点畸变
等现象，降低输出电流谐波，与预期相符。

１．３．２　开关频率及效率分析
传统单极性恒定临界电流控制 ＣＢＣＭ的开关

频率 ｆｓＣＢＣＭ、单极性正弦磁滞电流模式 ＳＨＣＭ的开
关频率ｆｓＳＨＣＭ表达式为

［１４，２９］：

ｆｓＣＢＣＭ ＝
槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ）（Ｖｉｎ－槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ））

２ＬＳＶｉｎ（槡２Ｉｏｓｉｎ（ωｔ）＋ΔＩ）

ｆｓＳＨＣＭ ＝
槡２Ｖｏ（Ｖｉｎ－槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ））

２ＬＳＶｉｎ（槡２Ｉｏ＋Ｉｌｏｗ）













（１９）
根据电感电流的伏秒平衡原理，可得到文中所

用的多包络线临界电流模式的开关频率 ｆｓＭ 表达
式为：

ｆｓＭ ＝
１

ｔｏｎＭ ＋ｔｏｆｆＭ
＝ １
ｔｏｎＭ ＋ｔｏｆｆ１＋ｔｏｆｆ２＋ｔｏｆｆ３

（２０）
代入式（１８）计算后得到多包络线模式的开关

频率ｆｓＭ表达式为：
ｆｓＭ ＝

槡２Ｖｏ（Ｖｉｎ＋槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ））（Ｖｉｎ－槡２Ｖｏｓｉｎ（ωｔ））

ＬＳＶｉｎ（８ＶｏＩｏｓｉｎ（ωｔ）＋ 槡２２ＶｏＩｌｏｗｓｉｎ（ωｔ）＋２ＶｉｎＩｌｏｗ）

（２１）
在过零点处 ｓｉｎ（ωｔ）为 ０，则由式（１９）可知单

极性ＣＢＣＭ开关频率为 ０，单极性 ＳＨＣＭ开关频率

为Ｖｏ／［ＬＳ（２Ｉｏ＋槡２Ｉｌｏｗ）］，此值为单极性 ＳＨＣＭ开
关频率最大值。而由式（２１）可知，多包络线临界电

流模式过零点处开关频率为 Ｖｏ／（槡２ＬＳＩｌｏｗ），同时这
也是多包络线临界电流模式中开关频率的最大值。

可见单极性 ＣＢＣＭ过零处开关频率最低且为 ０，单
极性ＳＨＣＭ次之，多包络线临界电流模式较高。

４９



对多包络线临界电流模式与传统单极性控制

的效率进行对比分析，首先对比３种模式的损耗，其
主要为开关管的损耗，包括通态损耗和开关损

耗［３３］。首先是通态损耗，其与开关管导通时的电阻

和开通后流过开关管的电流有关，即滤波电感电

流，而滤波电感电流的有效值为输出电流，则３种临
界电流模式的通态损耗实际相差不大。其次是开

关损耗，包含开通损耗和关断损耗两部分。由于 ３
种临界电流模式均实现了零电压开通，开通损耗可

以忽略不计，故仅考虑关断损耗即可。同时传统单

极性控制中只要计算２个高频管的关断损耗，而多
包络线临界电流模式增加了２个高频管，虽然开关
管Ｑ２实现了零电压开通和零电流关断，但仍要计
算３个高频管的关断损耗，且多包络线的控制策略
开关频率略有上升，这将会导致其损耗较高。总的

来说，效率最高的为单极性 ＣＢＣＭ模式，其次是单
极性ＳＨＣＭ模式，而多包络线临界电流模式效率比
传统单极性控制略低。

２　仿真验证与对比分析

文中基于ＰＳＩＭ搭建了谐振软开关单相全桥逆
变器开环仿真模型，该模型的输入直流电压为 ３８０
Ｖ，输出交流电压有效值为 ２２０Ｖ，功率为 ５００Ｗ。
其中输出电容数值的选取与开关管两端电压有关。

以ＧａＮ器件ＧＳ６６５０８Ｐ为例，在 ３８０Ｖ直流输入电
压下，输出电容为 ６５ｐＦ。而死区时间的选取应该
能够保证开关管的结电容充放电完成，则结电容的

充放电时间与死区时间的关系［３４３５］可以表示为：

ｔｄｅａｄ ＞ｔｄ＝
２ＣｏｓｓＶｉｎ
Ｉｂ

（２２）

式中：ｔｄｅａｄ为死区时间；ｔｄ为开关管的结电容充放电
时间；Ｃｏｓｓ为开关管输出电容；Ｉｂ为边界电流，即进
入死区时间之前开关管流过的电流。

根据式（２２）可知，死区时间应大于开关管的结
电容充放电时间的最大值。假设进入死区时间后，

流过开关管的电流基本不变，为了求得ｔｄ最大值，Ｉｂ
取值为下边界ｉｐ３，具体如图３所示。

传统的单极性ＣＢＣＭ实现了全范围软开关，而
经过正弦化处理的单极性 ＳＨＣＭ由于过零点附近
边界电流趋近于 ０，结电容充放电时间趋近于无穷
大，故此时开关管的开通过程实际为谷开关（ｖａｌｌｅｙ
ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ，ＶＳ）［３６］，即开关管两端电压下降一段时间
之后，控制开关管开通的电流才逐步上升。此时开

关管两端电压与流过开关管的电流均较小，并且该

电流随着逐步接近零点而趋近于 ０，电压与电流交

叠范围很小，带来的损耗也远远少于传统的硬开

关。与正弦磁滞电流模式 ＳＨＣＭ同理，多包络线临
界电流模式过零处 Ｉｂ趋近于０，结电容充放电时间
趋近于无穷大，故也存在ＶＳ。

由式（２２）可知，越靠近过零处，边界电流 Ｉｂ越
小，结电容充放电时间越长，而相角为 π／１０时充放
电时间为１９８ｓ，若要满足多包络线整个逆变过程
８０％以上实现软开关，则令死区时间大于 １９８ｓ即
可。在实际逆变过程中考虑一定裕量，故选取 ３００
ｎｓ作为死区时间。逆变器开环仿真模型的具体参
数如表１所示。

表１　５００Ｗ单相全桥逆变器仿真参数
Ｔａｂｌｅ１　Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｐａｒａｍｅｔｅｒｓｏｆ５００Ｗ

ｓｉｎｇｌｅｐｈａｓｅｆｕｌｌｂｒｉｄｇｅｉｎｖｅｒｔｅｒ

参数 数值

输出功率Ｐ／Ｗ ５００

输入电压Ｖｉｎ／Ｖ ３８０

输出电压有效值Ｖｏ／Ｖ ２２０

谐振电感ＬＳ／μＨ ２２０

滤波电感ＬＯ／μＨ ９００

滤波电容ＣＳ／μＦ ０．６

负载电阻ＲＬ／Ω ９６．８

开关管输出寄生电容

Ｃｏ１、Ｃｏ２、Ｃｏ３、Ｃｏ４／ｐＦ
６５

死区时间ｔ／ｎｓ ３００

　　在上述条件下，可通过式（２２）计算得出８７．２％
范围内实现零电压开关的结论，其余部分可以实

现ＶＳ。
２．１　多包络线临界电流模式开环仿真

利用搭建的 ５００Ｗ谐振软开关仿真模型进行
多包络线控制策略的开环仿真，仿真后得到的谐振

电感电流ｉＬＳ、输出电压ｖｏ、滤波后的输出电流ｉｏ波
形如图７所示。

由图７可以明显看出，多包络线控制模式不存
在过零点问题，波形过渡光滑，输出电压 ＴＨＤ较低
为１．５７％，与理论研究相符。

多包络线临界电流控制策略中４个开关管均实
现零电压开通，以开关管Ｑ１为例，具体如图８所示。

零电压开通即在开关管的输出电容放电完毕

后，控制开关管导通，可以降低开关管的导通损耗。

由图８可以明显看出，在开关管两端电压 ｖｄｓ为 ０
后，ｖｇｓ控制开关管Ｑ１开通，实现了ＺＶＳ。

在多包络线临界电流控制策略中开关管 Ｑ２实
现了零电流关断，具体情况如图９所示。

零电流关断即正向流过开关管的电流为０时，
控制开关管关断，能够降低开关管的关断损耗。由

５９ 位学聪 等：多包络线谐振软开关逆变器控制策略



图７　多包络线临界电流模式仿真波形
Ｆｉｇ．７　Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｍｕｌｔｉ

ｅｎｖｅｌｏｐｅｃｒｉｔｉｃａｌｃｕｒｒｅｎｔ

图８　开关管Ｑ１零电压开通波形

Ｆｉｇ．８　ＺｅｒｏｖｏｌｔａｇｅｓｗｉｔｃｈｉｎｇｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆＱ１

图９　开关管Ｑ２零电流关断波形

Ｆｉｇ．９　ＺｅｒｏｃｕｒｒｅｎｔｓｗｉｔｃｈｉｎｇｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆＱ２

图９可以看出，开关管Ｑ２始终处于反向导通或关断
状态，此时ｖｇｓ控制开关管Ｑ２关断，可实现ＺＣＳ。

可见，多包络线控制模式缓解了过零点问题，

正负半周过渡光滑，实现了开关管的零电压导通和

零电流关断，与理论研究相符。

２．２　多包络线与传统控制策略仿真对比
对传统的单极性 ＣＢＣＭ、单极性 ＳＨＣＭ进行开

环仿真，仿真参数不变，仿真后得到的电感电流ｉＬＳ、
输出电压ｖｏ、滤波后电流的输出 ｉｏ波形如图１０、图
１１所示。

图１０　传统的ＣＢＣＭ控制仿真波形
Ｆｉｇ．１０　Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌ

ＣＢＣＭｃｏｎｔｒｏｌ

图１１　传统的ＳＨＣＭ控制仿真波形
Ｆｉｇ．１１　Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆ
ｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌＳＨＣＭｃｏｎｔｒｏｌ

由图１０、图１１可以看出，传统的单极性ＣＢＣＭ、
单极性ＳＨＣＭ在过零点处存在明显畸变，电感电流
存在较大的波动，并且输出电流、输出电压存在突

变或平台。由于单极性 ＳＨＣＭ过零处开关频率不
为０，故较于单极性 ＣＢＣＭ过零点问题有所缓解。
其中单极性ＣＢＣＭ的输出电压ＴＨＤ为２．４５％，单极
性ＳＨＣＭ输出电压 ＴＨＤ为１．９９％。而多包络线临
界电流模式的ＴＨＤ仅为１．５７％。可见，通过对包络

６９



线进行正弦化处理，改变原有的过零点处电感电流

下降时间过长的现象，可以达到缓解畸变的目的，

并降低输出电流和输出电压的谐波，与理论研究

相符。

３　结语

文中提出的多包络线临界电流控制策略，利用

３条包络线分别控制开关管分时工作，可有效缓解
单极性调制中因过零点处电感电流上升下降时间

不平衡而引起的畸变，有效降低输出电流谐波，提

高逆变器的稳定性。同时基于 ＰＳＩＭ搭建了５００Ｗ
单相全桥逆变器开环仿真模型，仿真结果验证了多

包络线临界电流模式的有效性，与传统控制策略相

比可有效抑制过零点畸变等问题，降低输出电压

的ＴＨＤ。
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