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基于辅助变压器的无环流全桥直流变换器
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摘　要：直流变换器是分布式光伏发电接入中压直流电网的核心设备。文中提出一种采用辅助变压器的无环流全

桥直流变换器，该变换器由主全桥电路和辅助电路构成，其包含 1 个三电平桥臂和 2 个两电平桥臂。主全桥电路传

输功率约 90% 的总功率，辅助电路传输剩余功率。通过辅助电路中部分开关管进行高频斩波，使变换器电流波形

近似为梯形波，从而降低电流峰值。由于流过辅助电路的电流很小，其高频斩波产生的开关损耗也很小。主全桥电

路中开关管仅工作在 500 Hz 的中频状态，且能实现零电流开关（zero current switching，ZCS），进一步减小了开关损

耗。此外，通过在辅助电路引入阻断电容，消除了辅助电路的环流，因此整个变换器的损耗较小。文中详细介绍该

变换器的工作原理和参数设计方法，并搭建 1 台 160 V/4 000 V/4 200 W 实验样机，实验结果表明所提变换器可实

现 ZCS，开关损耗小，最高效率达 98.5%。
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0    引言

近年来，能源危机和环境污染等问题日趋严峻，

太阳能等新能源已成为世界各国的研究热点[1-5]。

光伏发电作为太阳能的主要输出方式，其具有较强

的波动性和间歇性，接入传统交流电网将面临诸多

限制和挑战[6-9]。此外，光伏发电输出为直流电，将

其直接接入直流电网即可省去多个换流环节，从而

降低成本和损耗[10-12]。

分布式光伏发电接入中压直流电网需要采用

大功率直流升压变换器。国内外学者已对多种中

压直流变换器展开研究，如开关电容变换器[13]、旋

转电容型谐振变换器[14]和谐振升压变换器[15]等非

隔离型变换器。但这些非隔离型变换器不具备输

入侧与输出侧之间的电气隔离功能，需要较高的绝

缘要求，难以满足某些应用场景的安全需求。

变压器能够实现输入侧与输出侧电气隔离和

升压功能，因此基于变压器的变换器将是中压直流

变换器研究热点。文献[16-17]提出一种零电流开

关（zero current switching，ZCS）全桥升压变换器，通

过串联绝缘栅双极型晶体管 （insulated gate bipolar
transistor，IGBT）与二极管来阻断谐振电流反向流

动，从而实现开关器件的 ZCS，但该变换器同时也

增加了器件成本和导通损耗。文献[18]研究一种

双全桥变换器，该变换器由 1个主功率全桥电路和

1个控制全桥电路构成，主功率全桥电路传输大部

分功率，且可实现全桥电路中开关管的 ZCS；控制

全桥电路则通过小电流脉冲宽度调制（pulse-width
modulation，PWM）斩波实现闭环控制[18]。然而，该

变换器需要在中压侧增加一个滤波电感，而中压滤

波电感的绝缘设计和制作都较为困难。

随着光伏组件电压的增加，系统对升压变换器

中低压侧开关管的电压应力要求也相应提高 [19]。

三电平结构能显著降低开关器件的电压应力。文

献[20]提出了一种应用于中压直流场景的全桥三

电平电路，但该变换器存在以下两个不足：（1） 中压

侧采用感性滤波，绝缘设计难度大。（2） 无法实现

开关管的软开关，开关损耗较大。文献[21]提出一

种中频直流变换器，采用三电平结构以降低高频开

关管的电压应力，其通过高频开关管斩波使变压器

电流近似呈梯形，并实现中频两电平桥臂开关管的

ZCS，但产生较大的开关损耗。

文献[22]基于元器件复用的思想，提出了一种

双变压器三电平 ZCS变换器。该变换器利用辅助

控制电路实现主全桥电路开关管的 ZCS，从而降低

开关损耗。然而，变压器电流波形为三角形，电流

峰值较大。为降低该变换器的电流峰值，文献

[23]引入 LC串联谐振技术，并将辅助开关管的电

压应力降低一半，但该变换器本质上仍是半桥型结

构，在大功率场合的应用受限。文献[24-26]提出一

种复用桥臂组合型 ZCS全桥变换器，适用于大功率

场景。然而，该电路的辅助电路在电流续流期间不

向二次侧传递能量，而在一次侧形成环流，这部分

环流增加了辅助电路一次侧开关管和变压器的导

 

收稿日期：2025-07-18；修回日期：2025-09-25
基金项目：国家自然科学基金资助项目（52461160257） 

2025年 11月 Electric Power Engineering Technology 第 44卷　第 6期 202

https://doi.org/10.12158/j.2096-3203.2025.06.020
https://doi.org/10.12158/j.2096-3203.2025.06.020
https://doi.org/10.12158/j.2096-3203.2025.06.020


通损耗，降低了变换器效率。

针对上述直流升压变换器存在的损耗大等问

题，文中借鉴双变压器结构思想，提出一种含辅助

变压器的无环流全桥直流变换器。变换器由 1个

三电平桥臂和 2个两电平桥臂构成，形成 1个主全

桥电路和 1个辅助三电平电路，2个电路共用 1个

两电平桥臂。在辅助三电平电路中，部分开关管进

行高频 PWM斩波以实现电压和功率调节，而其余

开关管的工作频率仅为 500 Hz的中频。变换器采

用的调制策略可在全负载范围内实现主全桥电路

中大电流开关管以及二次侧整流二极管的 ZCS，同
时使得变压器电流波形近似为梯形波。相比于三

角波电流，梯形波可大幅降低电流峰值。全桥电路

传输大部分功率，而辅助三电平电路仅传输小部分

功率，因此流经辅助三电平电路中开关管的电流很

小。此外，由于高频开关管的电压应力仅为输入电

压的一半，其 PWM斩波产生的开关损耗减小。此

外，变换器通过引入阻断电容，成功消除了辅助三

电平电路一次侧的环流，从而降低开关管导通损耗。 

1    变换器拓扑及其工作原理

文中所提出的基于辅助变压器的无环流全桥

直流变换器的电路拓扑如图 1所示。其中，开关管

Q5—Q 8、主变压器 T1 及其漏感 Lt1 构成主全桥电

路。输入分压电容 Cin1 和 Cin2、续流二极管 Dc1 和

Dc2、开关管 Q1—Q4、Q7 和 Q8、阻断电容 Cb、辅助

变压器 T2 及其漏感 Lt2 构成辅助三电平电路。2个

全桥电路共用开关管 Q7 和 Q8。输出侧可分为三部

分：第 1部分为输出滤波电容 Co 和负载输出电压

Vo；第 2部分为  T 1 的副边绕组和整流二极管

DR1—DR4 组成的主整流单元；第 3部分为 T2 的副

边绕组和整流二极管 DR3—DR6 组成的辅助整流单

元。同样，DR3 和  DR4 为主辅 2个整流单元共用。

1∶N1 和 1∶N2 分别为变压器 T1、T2 的原边绕组匝

数与副边绕组匝数之比；Vin 为输入电压；VCin1、V Cin2

分别为 Cin1 和 Cin2 的电压；vs1、vs2 分别为变压器 T1

和 T2 副边绕组电压；vLt1、vLt2 分别为电感 Lt1 和 Lt2
两端电压；vCb 为阻断电容 Cb 两端电压；ip1、ip2 分别

为变压器 T1 和 T2 原边绕组电流；iDR1、iDR4、iDR6 分
别为二极管 DR1 、DR4、DR6 的电流。

该变换器的典型工作波形如图 2所示，其中

vAC、vBC 分别为 AC、BC相电压。Q1—Q4 采用 PWM
斩波控制。其中 Q1 和 Q4 工作在高频开关状态，

Q2 和 Q3 工作在 500 Hz的中频开关状态。主全桥

电路中的开关管 Q5 和 Q8、Q6 和 Q7 以 50% 的固定

占空比工作。
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图 2   变换器典型波形
Fig.2    The waveforms of proposed converter

 

在进行具体分析前，先作如下假设：

（1） 所有开关管、整流二极管、电感、电容以及

变压器均为理想元器件；

（2） 输出滤波电容 Co 足够大，因此输出电压

Vo 的纹波可忽略。Cin1 和 Cin2 完全相等且足够大，

满足 VCin1=VCin2=Vin/2。
由图 2可知，该变换器在半个中频周期内可分

为 5个模态，t0—t5 为模态划分的时间点。变换器工

作模态如图 3所示。其等效电路如图 4所示。

模态 1：[t0，t1)。该模态的电流通路如图 3（a）所
示。t0 是一个新的开关周期的起点，在该时刻关断

Q3 和 Q4，开通 Q1、Q2、Q5、Q8。由于 t0 之前所有开

关管均无电流流过，因此 Q1、Q2、Q5、Q8 实现了

ZCS。此时，主电路部分由 Vin、Q5、Lt1、T1、Q8 构成

回路，辅助支路由 Vin、Q1、Q2、Cb、Lt2、T2、 Q8 构成

回路。流过开关管 Q8 的电流为主、辅两回路电流

之和，能量由电源 Vin 传输至负载。该模态折算到
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副边的等效电路如图 4（a）所示，显然两变压器为等

效串联结构。根据电流通路可知，此模态中 2个变

压器副边绕组电压分别为：  ®
vs1 (t) = N1 (Vin− vLt1 (t))
vs2 (t) = N2 (Vin− vLt2 (t)− vCb (t))

（1）

vLt1 和 vLt2 的表达式分别为：  
vLt1 (t) = Lt1

dip1 (t)
dt

vLt2 (t) = Lt2
dip2 (t)
dt

（2）

vCb 和 ip2 之间满足： 

ip2 (t) =Cb
dvCb (t)
dt

（3）

模态 2：[t1，t2)。该模态存在两种工作模式，第

一种是高频开关管 Q1 导通时，即电流上升模式，电

流通路如图 3（a）所示。第二种是高频开关管 Q1 关

断时，即电流下降模式，主电路电流通路保持不变，

而辅助支路的电流通路由 Cin2、Dc1、Q2、  Cb、T2、

Q8 构成，其电流通路如图 3（b）所示。流过开关管

Q8 的电流仍为主、辅两回路电流之和。该模式折

算到副边的等效电路如图 4（b）所示。辅助变压器

T2 的副边绕组电压下降为： 

vs2(t) = N2

Å
Vin

2
− vLt2(t)− vCb(t)

ã
（4）

模态 3：[t2，t3)。该模态的电流通路如图 3（c）所
示。在 t2 时刻 Q1 和 Q2 均关断，主电路的电流通路

依然保持不变，辅助电路的电流 ip2 通过 Q3 和 Q4 的

反并联二极管进行续流。同时，副边整流侧进行从

DR6 到 DR4 的换流，即 DR4 的电流 iDR4 在 t2 时刻从零

开始上升（DR4 自然导通），而 iDR6 则从 t2 时刻开始

下降。可见，此模态中 DR4 和 DR6 同时导通，这意味

着 T2 副边绕组电压被钳位为零。因此，T2 原边绕

组电压也必然为零。在此模态中，Cb 相当于一个直

流阻断源。在其电压的抑制作用下，ip2 和 iDR6 会快

速下降，并于 t3 时刻下降至零，从而完成从 DR6 到

DR4 的换流，且 DR6 实现了 ZCS。由于此模态持续

时间很短，且 ip2 相对较小，因此可以认为 vCb 在本

模态中恒定不变，即满足： 

vCb (t) = vCb (t2) = vCb (t3) （5）
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Fig.3    The operating mode of converter
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由于 vLt2 被箝位为−vCb，可得 Lt2 的电流 ip2 和
iDR6 的表达式分别为： 

ip2 (t) = ip2 (t2)−
vCb (t2)

Lt2
(t− t2) （6）

 

iDR6 (t) =
ip2 (t)
N2

（7）

此外，ip1 的电流通路不变，T1 副边绕组电压被

箝位为 Vo，将其折算至 T1 原边后可得 ip1 和 iDR1 分
别为： 

ip1 (t) = ip1 (t2)−
Å

Vo

N1
−Vin

ã
t− t2
Lt1

（8）
 

iDR1 (t) =
ip1 (t)
N1

（9）

模态 4：[t3，t4)。该模态的电流通路如图 3（d）所
示。由于 ip2 已下降至零，且 DR4 和 DR6 已完成换

流，ip1 的电流通路依旧保持与模态 2和模态 3中相

同。副边整流侧的电流通路仅由 DR4、T1 副边绕组

和 DR1 组成，T1 副边绕组电压仍被箝位为 Vo。该模

态中 ip1 的表达式仍为式 （8）， iDR1 的表达式仍为

式（9）。
模态 5：[t4， t5]。该模态的电流通路如图 3（e）

所示。在 t4 时刻， ip1、 iDR1、 iDR4 均已下降为零，DR1

和 DR4 实现 ZCS。尽管 Q5 和 Q8 处于导通状态，但

电流始终为零，因此 vCb 在此阶段也保持恒定。负

载由输出滤波电容供电。t5 时刻，Q5 和 Q8 实现

ZCS。下半周期工作情况与上半周期类似。 

2    参数设计

文中采用以下工作参数进行设计：输入电压

Vin=1  500  V，输出电压 Vo=20  kV，额定功率 PN=

500 kW，中频开关频率 fM=500 Hz，高频开关频率

fH=10 kHz。 

2.1    阻断电容 Cb 的选取

Cb 的取值首先会影响 vCb（t0）绝对值的大小，

即阻断电容电压应力，从而影响其体积；其次会

影响 ip2 下降为零所需的时间，即模态 3的持续时

间。辅助三电平单元的续流时间越短，导通损耗

越小。

根据变换器的工作原理，结合电荷守恒定理

可得： 

Cb(vCb(t3)− vCb(t0)) =
w t3

t0
ip2(t)dt ≈

w t2

t0
ip2(t)dt =

N2

w t2

t0
iDR1(t)dt （10）

根据变换器工作模态分析知 vCb（t3）= −vCb（t0），
因此可得： 

2CbVCb_max = N2

w t2

t0
iDR1(t)dt =

N2

Åw t4

t0
iDR1(t)dt−

w t4

t2
iDR1(t)dt

ã
（11）

式中：VCb_max 为阻断电容电压的最大值，VCb_max=
| vCb（t0）|。

近似认为电流波形为梯形波，根据式（11）可得： 

VCb_max =

N2

Åw t4

t0
iDR1(t)dt−

w t4

t2
iDR1(t)dt

ã
2Cb

=

N2

Å
1− t4− t2

t2− t1+ t4− t0

ã
2Cb

¡w t4

t0
iDR1(t)dt

（12）

变换器正常运行时，t4－t2<< t2－t1＋t4－t0，因此

式（12）近似为： 

VCb_max =
N2

2Cb

¡w t4

t0
iDR1(t)dt

（13）

假设变换器的传输效率为 100%，上半个开关

周期内传输的总功率 Ptot 为： 

Ptot =
2Vo

TM

w t5

t0
iDR1dt =

2Vo

TM

w t4

t0
iDR1dt （14）

式中：TM 为中频开关周期，TM=1/fM。
结合式（13）和式（14）可得： 

VCb_max =
N2PtotTM

4CbVo
（15）

根据式（15）可见，Cb 越小，其电压应力越大。

因此，为降低阻断电容的电压应力，Cb 应取较大

值。在分析变换器运行过程中，可将 Cb 的端电压

忽略，即可近似认为 ip1 和 ip2 呈线性上升和下降。

由式（6）可知模态 2到模态 3的时长 t3−t2 为： 

ip2 (t2) =
vCb (t2)

Lt2
(t3− t2) （16）

由式（8）可知模态 3到模态 4的时长 t4−t2 为： 

ip1 (t2) =
Å

Vo

N1
−Vin

ã
t4− t2

Lt1
（17）

根据式（16）和式（17）可得： 

t3− t2

t4− t2
=

N2Lt2

N1Lt1vCb (t2)

Å
Vo

N1
−Vin

ã
（18）

可见，ip2 和 ip1 下降至零的时间比值与 vCb（t2）成
反比，即与 Cb 成正比。因此，Cb 越小，该比值越小，

辅助三电平单元的续流时间越短，导通损耗也越

小。故从降低损耗的角度出发，Cb 的取值应适当

偏小。

综上所述，Cb 的取值需要在电压应力与导通损

耗之间折衷考虑，但由于辅助回路仅传输小部分功

率，其续流产生的损耗相对较小，因此在实际选取

时，应主要依据电压应力要求确定 Cb 的取值。 
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2.2    变比 N1 和 N2 的选取

主变压器 T1 和辅助变压器 T2 的副边与原边匝

数之比分别为 N1∶1和 N2∶1，通过合理设计 N1 和

N2，可使主变压器 T1 传输大部分功率，而辅变压器

T2 仅传输剩余部分。由于下半个开关周期的工作

模式与上半个开关周期类似，文中将仅针对上半个

开关周期内[t0，t5]的功率传输情况进行分析。

主全桥电路传输的功率为： 

Pm =
2Vin

TM

w t5

t0
ip1dt =

2N1Vin

TM

w t4

t0
iDR1dt （19）

结合式（14）可得主全桥电路传输的功率 Pm 与

总功率 Ptot 之比为： 

Pm

Ptot
=

2N1Vin

TM

w t4

t0
iDR1dt

2Vo

TM

w t4

t0
iDR1dt

=
N1Vin

Vo
（20）

由式（20）可知，当输入和输出电压确定时，主

电路传输功率与总功率之比仅与主变压器的变比

N1 相 关 。 令 Pm/Ptot=0.9， 可 得 主 功 率 回 路 传 输

90% 功率的条件为： 

N1 =
0.9Vo

Vin
（21）

由模态 1和模态 2的分析可知，要使变换器正

常运行，需要满足：  
N1+N2 >

Vo

Vin

N1+
N2

2
<

Vo

Vin

（22）

进而可以得到： 

0.1Vo

Vin
< N2 <

0.2Vo

Vin
（23）

N2
2 N2

1

由图 4的等效电路可知，在变换器工作的模态

1和模态 2中，Lt1 和 Lt2 为等效串联连接。由于辅

助变压器仅传输小部分功率，其漏感 Lt2 可设计得

较小。同时，由式（21）和式（23）可知，N1 远大于 N2，

因此 Lt2 相比于 Lt1 可忽略不计。基于 t0−t1
和 t2−t4 阶段内的电感伏秒平衡原理，可得： 

[(N1+N2)Vin−Vo] ton = (Vo−N1Vin) toff （24）

式中： ton 为电流上升时间，ton=t1−t0；toff 为电流下降

时间，toff = t4−t2。
因此变换器在上半周期内传输的总功率可表

示为： 

Ptot =
Vo

TM

ï
TM− ton−

Vin (N1+N2)−Vo

Vo−N1Vin
ton

ò
×√ï

Vin (N1+N2)−Vo

N2
1 Lt1

ton

ò2

− t2
on （25）

求解式（25）可得电流上升时间 ton 与变比 N2 和

主变压器漏感 Lt1 的关系为： 

ton =

(Vo−N1Vin)
Ç

VoTM−
 

T 2
MV2

o (Vo−N1Vin)−A
Vo−N1Vin

å
2VoN2Vin

（26）

N2
1 L2

t1N4
1式 中： A=4Lt1 PtotTMVoN2Vin（k

2− ）−0.5， k=（N1+
N2）Vin−Vo。

根据式（26），可得到模态 1的时间 ton 随变比

N2 和主变压器漏感 Lt1 的变化曲线，如图 5所示。

可见，当 N2 < 2时，随着 N2 的增大，ton 迅速减小；而

当 N2 > 2时，随着 N2 的增大，ton 下降的速度变得平

缓。N2 越小，电流上升时间越久，其稳态值也越

大。因此，为限制电流幅值，N2 应取较大值。但是

N2 增大会导致辅助支路电流变大，进而增大高频器

件的开关损耗。综上 N2 需要在电流应力与开关损

耗之间折衷选取，文中选取 N2=2。
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图 5   ton 随 N2 和 Lt1 的变化曲线
Fig.5    Graph of ton with different N2 and Lt1  

2.3    漏感 Lt1 选取

N2
2 N2

1

由 2.2节分析可知 ，在变换器实际运行中 ，

Lt2 相比于 Lt1 可以忽略不计，因此仅考虑漏感

Lt1 的选取。当变比 N1 和 N2 确定后，可得到稳态电

流值 iDR1（t1）与漏感 Lt1 的关系为： 

iDR1 (t1) =
(N1+N2)Vin−Vo

N2
1 Lt1

ton （27）

由模态 2中电感两端的伏秒平衡原理，可知： 

[(N1+N2)Vin−Vo] D+
ïÅ

N1+
N2

2

ã
Vin−Vo

ò
×

(1−D) = 0 （28）

式中：D为占空比。

可得图 2中 t1—t2 阶段的占空比为： 

D =
2Vo− (2N1+N2)Vin

N2Vin
（29）

进而可求得图 2中 t1— t2 阶段电流纹波 ΔIDR1
随 Vin 和 Lt1 变化的关系式为： 
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∆IDR1 =
(N1+N2)Vin−Vo

N2
1 Lt1

× 2Vo− (2N1+N2)Vin

N2Vin fH
（30）

根据式（27）和式（30）可以求得流过主变压器副

边整流二极管 DR1 的电流峰值 iDR1_peak 以及漏感

Lt1 的电流峰值 ip1_peak 分别为： 

iDR1_peak = iDR1 (t1)+
∆IDR1

2
=

k
N2

1 Lt1
ton+

k
2Vo− (2N1+N2)Vin

2N2
1 Lt1N2Vin fH

（31）
 

ip1_peak = N1iDR1_peak （32）

根据式（32）可得到 ip1_peak 随 Lt1 的变化曲线，如

图 6所示。可见，随着 Lt1 的增大，ip1_peak 先减小后

增大，在 Lt1=34 µH左右时，ip1_peak 达到最小值。如

果 ip1_peak 增大，则流过开关管 Q5、Q6 的峰值电流也

会增大；同时，流过开关管 Q7、Q8 的电流为 ip1 和
ip2 之和，因此随着 ip1_peak 的增大，流过开关管 Q7、

Q8 的峰值电流也随之增加，从而导致导通损耗增

加，并对器件选型不利。因此可选取 Lt1=34  µH
较为适宜。
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图 6   ip1_peak 随 Lt1 的变化曲线
Fig.6    Graph of ip1_peak with different Lt1  

3    仿真验证

基于第 2章所设计的参数进行仿真，以验证所

提出变换器的工作原理和性能。根据式（15），设
VCb_max=80 V，计算可得 Cb=312.5 µF。

图 7（a）为阻断电容电压  vCb、变压器  T1 和 T2

原边电流 ip1 和 ip2 以及开关管 Q2、Q5 状态值仿真

波形。可见，仿真波形与图 2所示理论波形一致。

为与存在环流的现有方案进行对比，图 7（b）给出无

阻断电容的仿真波形，可以看出 ip2 在 Q2 关断后并

未迅速降为零，而是随着 ip1 一同逐渐下降为零，该

续流过程将增加导通损耗。在图 7（a）中引入阻断

电容后，ip2 快速下降为零，从而有效降低了该环流

引起的导通损耗。

文中所提变换器与文献[21, 26]中的变换器拓

扑均属于中频变换器。为定量比较其损耗特性，设

定 3个变换器的运行工况都为：输入电压 1 500 V，

输出电压 20 kV，传输功率 500 kW。对各变换器一

次侧功率器件进行选型，并基于选型结果在

Plecs软件中搭建了热仿真模型。设定开关管和二

极管的结温均稳定在 100 ℃，所得损耗仿真结果如

表 1所示。可以看出，文中所提出的变换器具有较

小的开关损耗和导通损耗。 

4    实验结果

文中搭建了一台电压功率规格为 160 V/4 000 V/
4 200 W的实验样机进行验证，该样机中，主电路传

输了总功率的 88%，其详细参数如表 2所示。

图 8给出了变换器额定输入电压、额定负载下

的主要参数波形。其中，vGE 为开关管驱动电压。

可见， ip1 的波形近似为梯形波，且 ip2 的峰值小于

ip1 的峰值，说明高频斩波开关管 Q1 在关断和开通

时的电流很小，因此开关损耗也减少。ip1、ip2 波形
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Fig.7    Simulation waveforms
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起始阶段均存在一个快速上升的过程，这是由于变

压器 T1 的漏感与变压器 T1 副边整流二极管的寄生

电容发生谐振所致，由于寄生电容很小，谐振周期

较短。在开关管 Q2 关断后，ip2 在阻断电容的作用

下迅速下降为零，同时，变压器 T2 副边整流二极管

完成从 DR6 到 DR4 的换流过程。在此期间，阻断电

容 Cb 两端电压几乎不变，与理论分析一致。
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图 8   额定负载下的主要参数波形
Fig.8    Main parameter waveforms under rated load

 

图 9分别给出了满载工况下开关管 Q5、Q6、Q7、

Q8 的驱动电压、集射极电压 vCE 和导通电流波形。

从图 9（a）、（b）可以看出，当 Q5、Q6 开通时，电流起

始值很小且上升缓慢，关断时其导通电流已下降为

零，因此实现了近似零电流开通和零电流关断。对

于 Q7、Q8，其电流为两变压器原边电流之和，即

ip1+ip2。从图 9（c）、（d）可以看出，Q7、Q8 同样在开

通时电流很小且上升缓慢，关断时电流也已下降为

零，同样实现了近似零电流开通和零电流关断。可

见，在所提出的变换器中，流过大电流的开关管均

能实现近似 ZCS，从而显著降低了开关损耗。
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图 9   Q5、Q6、Q7、Q8 的 ZCS 波形
Fig.9    ZCS waveforms for Q5, Q6, Q7 and Q8

 

样机在不同输出功率下的效率测试结果如

图 10所示，Po 为变换器输出功率，可见变换器在

整个负载范围内均能保持较高效率，最高效率达

98.5%。

 

表 1    损耗对比

Table 1    Loss comparision
 

变换器 开关损耗/W 导通损耗/W 损耗占比/%

文中 146.006 1 774.978 0.384

文献[21] 1 109.500 2 626.280 0.747

文献[26] 322.550 1 879.203 0.440
 

表 2    样机参数

Table 2    Prototype Parameters
 

参数 数值 参数 数值

额定功率PN/kW 4.2 主变压器漏感Lt1/µH 196

输入电压Vin/V 160 输出电压Vo/kV 4

中频开关频率fM/Hz 500 高频开关频率fH/kHz 10

主变压器变比N1 22 辅助变压器变比N2 5

阻断电容Cb/µF 200 辅助变压器漏感Lt2/µH 50
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图 10   变换器的效率曲线
Fig.10    Efficiency curve of converter

  

5    结语

文中提出了一种基于辅助变压器的无环流全

桥直流变换器。该变换器由主全桥电路和辅助控

制电路构成，其中辅助控制电路中仅有 2个开关管

工作于高频斩波状态，其余 2个开关管工作在中频

开关状态。高频开关管不仅电压应力仅为输入电

压的一半，且流过的电流较小，因此开关损耗较

低。工作于 500 Hz中频状态的开关管流过较大电

流，能够实现 ZCS。变换器通过引入阻断电容，有

效消除了辅助电路一次侧的环流。文中所采用的

高频与中频混合调制策略使变换器电流波形近似

为梯形波，降低了主全桥电路中开关管的电流峰

值。实验结果验证了所提变换器的工作原理与性能。
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A circulating current free medium frequency DC-DC converter
based on auxiliary transformer
LIU Xuming1,  HE Xiaokun1,  CHEN Wu2

(1.  School of Mechanical and Electrical Engineering, Jinling Institute of Technology, Nanjing 211169, China; 2.  School of

Electrical Engineering, Southeast University, Nanjing 210096, China)
Abstract：DC-DC converter is the core equipment for connecting distributed photovoltaic power generation to be connected to
the  medium  voltage  DC  grid.  A  circulating  current  free  medium  frequency  DC-DC  converter  with  auxiliary  transformer  is
proposed in this paper. This converter comprises a main power circuit and an auxiliary control circuit, consisting of one three-
level bridge arm and two two-level bridge arms in total. In this converter, the main power circuit transmits approximately 90%
of  the  power,  while  the  auxiliary  circuit  transmits  the  remaining  small  portion  of  the  power.  By  utilizing  high  frequency
chopping  of  some  switching  devices  in  the  auxiliary  circuit,  the  current  waveform  is  approximated  to  a  trapezoidal  wave,
thereby reducing the peak current. Due to the small current flowing through the auxiliary circuit, the switching losses generated
by high frequency chopping are also very small. The switches that flow large currents only operate at a medium frequency of
500  Hz  and  can  realize  zero  current  switching  (ZCS).  In  addition,  the  loop  current  in  the  auxiliary  branch  is  eliminated  by
introducing a blocking capacitor in the auxiliary circuit, so that the loss of the whole converter is small. The paper analyzes the
working principle of the converter, discusses the parameter design, and builds a 160 V/4 000 V/4 200 W principle prototype for
experimental verification,The experimental results indicate that the proposed converter achieves ZCS with low switching losses
and a peak efficiency of 98.5%.

Keywords：medium voltage DC collection; medium frequency converter; auxiliary transformer; DC-DC converter; three-level;
zero current switching (ZCS)
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