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单相控制型软开关逆变器的最小复位电流控制

吴超，张犁，郑仲舒，王一鸣

（河海大学能源与电气学院，江苏 南京 ２１１１００）

摘　要：基于电感电流临界导通模式（ｃｒｉｔｉｃａｌｃｏｎｄｕｃｔｉｏｎｍｏｄｅ，ＣＲＭ）的控制型软开关技术可实现开关管零电压开
通（ｚｅｒｏｖｏｌｔａｇｅｓｗｉｔｃｈｉｎｇ，ＺＶＳ），但传统恒定电流复位方法的反向电流大，开关管通态损耗高。文中以单相三电平
中点箝位型（ｔｈｒｅｅｌｅｖｅｌｎｅｕｔｒａｌｐｏｉｎｔｃｌａｍｐｅｄ，３ＬＮＰＣ）逆变器为研究对象，提出一种具有最小电感复位电流的控制
方法。首先，分析开关管ＺＶＳ的实现条件，建立谐振等效电路分析模型，推导出电感复位电流理论最小值，在保证
整个工频周期内开关管ＺＶＳ的同时，降低复位电流导致的开关管通态损耗。然后，建立逆变器损耗分析模型，将文
中方法与传统恒定电流复位方法进行损耗计算与对比。最后，搭建一台１ｋＷ的单相３ＬＮＰＣ逆变器样机进行实
验，结果表明文中方法相比于传统恒定电流复位方法，降低了损耗，最高变换效率提升约０．５个百分点。
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０　引言

宽禁带器件，如碳化硅（ＳｉＣ）和氮化镓（ＧａＮ）
器件可通过大幅提高开关频率显著提升变流器的

功率密度［１４］。相对于硅基器件，ＳｉＣ和ＧａＮ器件单
次开关功耗较低，但随着开关次数的大幅增加，总

开关损耗仍会急剧增加。因此，实现宽禁带器件，

如ＳｉＣ金属氧化物半导体场效应晶体管（ｍｅｔａｌｏｘｉｄｅ
ｓｅｍｉｃｏｎｄｕｃｔｏｒｆｉｅｌｄｅｆｆｅｃｔｔｒａｎｓｉｓｔｏｒ，ＭＯＳＦＥＴ）的零电
压开通（ｚｅｒｏｖｏｌｔａｇｅｓｗｉｔｃｈｉｎｇ，ＺＶＳ），是降低开关损
耗、提高逆变器效率的有效途径之一［５９］。

在逆变器直流电源与桥臂间增加辅助谐振电

路，可实现开关管 ＺＶＳ。文献［１０］提出在三相两电
平逆变器的直流侧引入一种改进辅助谐振电路，实

现ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ的ＺＶＳ，在３００ｋＨｚ开关频率下，峰
值效率达到９８．６％，功率密度达到６．６ｋＷ／Ｌ。文献
［１１］则在三相逆变器每相桥臂均引入辅助谐振回
路，在２０ｋＨｚ开关频率下，峰值效率达到 ９８．７％。
显然，引入辅助谐振电路可有效降低 ＭＯＳＦＥＴ的开
关损耗，但增加了硬件成本，且电路结构复杂。

基于交流侧谐振软开关的思想，可将变流器设

计在电感电流临界导通模式（ｃｒｉｔｉｃａｌｃｏｎｄｕｃｔｉｏｎ
ｍｏｄｅ，ＣＲＭ），利用死区时间内交流滤波电感与开关
管结电容谐振，无须增加辅助谐振电路，即可为开

关管创造ＺＶＳ的条件［１２１４］。文献［１５］基于 ＧａＮ基
器件和控制型软开关技术，研制了一款数字控制１．６

ｋＷ的功率因数校正变换器，峰值效率超过９９％，功
率密度高达１５ｋＷ／Ｌ。美国弗吉尼亚理工大学研制
了基于控制型软开关的 ６．６ｋＷ车载充电器和 ２０
ｋＷ双向ＡＣ／ＤＣ变流器，效率超过９８．５％，功率密度
达到６．６ｋＷ／Ｌ［１６１７］。由此可见，通过控制型软开关
技术实现变流器的高效率和高功率密度已成为当

前工业和学术界的研究热点。

文献［１８］指出，工作于 ＣＲＭ的变流器在工频
周期内分为自然 ＺＶＳ和非自然 ＺＶＳ区域。自然
ＺＶＳ区域内，开关管结电容电压可在死区时间内谐
振到零，无须提供额外电感复位电流。而在非自然

ＺＶＳ区域内，由于交流侧电压较低，须提供额外电感
复位电流才可使开关管结电容电压谐振到零。控

制电感复位电流的方式可分为３类：（１）模拟型，利
用电流过零检测（ｚｅｒｏｃｒｏｓｓｉｎｇｄｅｔｅｃｔｅｄ，ＺＣＤ）电路
和触发器控制电感电流；（２）模数混合型，利用数字
控制器替代触发器，并结合 ＺＣＤ电路控制电感电
流；（３）全数字型，仅通过数字控制器控制电感电流
正包络线和复位包络线。其中，全数字型无须添加

硬件电路，更适用于光伏并网逆变器等成本敏感领

域。针对全数字控制型软开关，文献［１９］提出３种
复位电流模式，分别为恒定复位电流模式（ｃｏｎｓｔａｎｔ
ｂｏｕｎｄａｒｙｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅ，ＣＢＣＭ）、恒定电流变化量模
式（ｃｏｎｓｔａｎｔｈｙｓｔｅｒｅｓｉｓｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅ，ＣＨＣＭ）和变复
位电 流 模 式 （ｖａｒｉａｂｌｅｈｙｓｔｅｒｅｓｉｓｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅ，
ＶＨＣＭ），如图１所示。图１中，ｉＬ（ｔ）、ｉｏ（ｔ）分别为电
感电流和输出电流；Ｉｏ为输出电流有效值；ΔＩ为复位

电流在过零时的复位值；Ｉ为可变值，用于调整复
位电流曲线。文献［２０］指出，采用 ＣＢＣＭ的逆变器
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效率优于采用其他２种复位电流模式的逆变器。然
而，恒定复位电流会增加通态损耗，而现有 ＣＢＣＭ
未对实现ＺＶＳ所需最小电感复位电流进行定量分
析和设计，故全数字控制型软开关逆变器的效率仍

有提升空间。

图１　传统复位电流模式
Ｆｉｇ．１　Ｃｏｎｖｅｎｔｉｏｎａｌｒｅｖｅｒｓｅｃｕｒｒｅｎｔｍｏｄｅｓ

文中以单相三电平中点箝位型（ｔｈｒｅｅｌｅｖｅｌ
ｎｅｕｔｒａｌｐｏｉｎｔｃｌａｍｐｅｄ，３ＬＮＰＣ）并网逆变器为例，提
出全数字控制型软开关逆变器的最小复位电流方

法，实现全工频周期开关管ＺＶＳ，并最小化开关管反
向通态损耗，提高逆变器效率。

１　３ＬＮＰＣ逆变器的ＣＲＭ运行分析

单相 ３ＬＮＰＣ逆变器电路拓扑见图 ２。其中
Ｓ１—Ｓ４为开关管，Ｃ１—Ｃ４为其结电容；Ｄ１、Ｄ２为二极
管；Ｃｄｃ１、Ｃｄｃ２分别为直流上、下母线电容；Ｕｄｃ为直流
电源电压；Ｌｓ为滤波电感；Ｃｆ为滤波电容；ｕａｃ为电网
电压。

图２　３ＬＮＰＣ逆变器拓扑
Ｆｉｇ．２　Ｔｏｐｏｌｏｇｙｏｆ３ＬＮＰＣｉｎｖｅｒｔｅｒ

正半周时，Ｓ２常通，Ｓ４常关，Ｓ１与 Ｓ３高频互补开
关；负半周时，Ｓ３常通，Ｓ１常关，Ｓ２与 Ｓ４高频互补开
关。以正半周为例，单位功率因数时，自然 ＺＶＳ和
非自然ＺＶＳ区域的关键原理波形如图３所示。图３
中，ｉＳ１、ｉＳ３分别为流经开关管Ｓ１和Ｓ３的电流；ｕｇｓ１、ｕｇｓ３

分别为开关管Ｓ１和 Ｓ３的驱动电压；ｕｄｓ１为开关管 Ｓ１
漏源电压；ｔｄｅａｄ为Ｓ３关断到Ｓ１开通的死区时间。

图３　单个开关周期内电路工作波形
Ｆｉｇ．３　Ｏｐｅｒａｔｉｏｎｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｔｈｅｃｉｒｃｕｉｔｄｕｒｉｎｇ

ａｓｉｎｇｌｅｓｗｉｔｃｈｉｎｇｐｅｒｉｏｄ

１．１　ＺＶＳ实现条件
图３中ｔ３—ｔ４为死区谐振阶段，等效电路如图４

所示，为便于分析，假设Ｃ１＝Ｃ３＝Ｃ。

图４　谐振等效电路
Ｆｉｇ．４　Ｒｅｓｏｎａｎｔｅｑｕｉｖａｌｅｎｔｃｉｒｃｕｉｔ

根据基尔霍夫电压定律和基尔霍夫电流定律，

可列出谐振时的电路状态方程：

－Ｌｓ
ｄｉＬ（ｔ）
ｄｔ

＋ｕｄｓ３（ｔ）＝ｕａｃ

ｕｄｓ１（ｔ）＋ｕｄｓ３（ｔ）＝Ｕｄｃ／２

Ｃ
ｄｕｄｓ３（ｔ）
ｄｔ

－Ｃ
ｄｕｄｓ１（ｔ）
ｄｔ

＝－ｉＬ（ｔ）













（１）

设初始时刻为ｔｂ，ｕｄｓ１、ｕｄｓ３和 ｉＬ的初始值分别为
ｕｄｓ１（ｔｂ）＝Ｕｄｃ／２、ｕｄｓ３（ｔｂ）＝０和 ｉＬ（ｔｂ）＝ｉｌｏｗ。ｉｌｏｗ即为
Ｓ３关断时刻对应的电感电流。当ｉｌｏｗ＝０时，可解得：

ｕｄｓ１（ｔ）＝
Ｕｄｃ
２
－ｕａｃ＋ｕａｃｃｏｓ

ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

ｕｄｓ３（ｔ）＝ｕａｃ－ｕａｃｃｏｓ
ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

ｉＬ（ｔ）＝－
２ｕａｃＣ

２Ｌｓ槡 Ｃ
ｓｉｎ

ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ















（２）
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根据式（２）可绘制出开关管结电容和电感谐振
波形，如图５所示。图５中，ｔｒ为谐振周期，ｔｒ＝１／ｆ＝

２π ２Ｌｓ槡 Ｃ。

图５　ｉｌｏｗ＝０时的谐振波形

Ｆｉｇ．５　Ｒｅｓｏｎａｎｔｗａｖｅｆｏｒｍｓｗｈｅｎｉｌｏｗ＝０

由图５可知，ｔｂ—ｔｄ为死区谐振阶段，死区时间
为ｔｒ／２。在ｔｂ时刻，ｕｄｓ１（ｔｂ）＝Ｕｄｃ／２，ｉＬ＝０。ｔｂ—ｔｃ阶
段，ｉＬ和 ｕｄｓ１减小。在 ｔｃ时刻，ｉＬ下降到最小值，
ｕｄｓ１（ｔｃ）＝Ｕｄｃ／２－ｕａｃ。在 ｔｃ—ｔｄ阶段，ｉＬ开始反向增
加，ｕｄｓ１继续减小。ｔｄ时刻谐振结束，ｉＬ（ｔｄ）＝０，ｕｄｓ１降
至最小值，ｕｄｓ１（ｔｄ）＝Ｕｄｃ／２－２ｕａｃ。

当直流电压与网侧电压满足 Ｕｄｃ／２－２ｕａｃ（ｔ）≤
０，即ｕａｃ（ｔ）≥Ｕｄｃ／４时，Ｓ１即可实现 ＺＶＳ，故这一区
域被称为自然ＺＶＳ区域。但是，ｕａｃ（ｔ）≥Ｕｄｃ／４在一
个工频周期内并不恒成立。当 ｕａｃ（ｔ）＜Ｕｄｃ／４时，逆
变器运行在非自然 ＺＶＳ区域，Ｓ１仅能实现谷底开通
（ｖａｌｌｅｙｓｗｉｔｃｈｉｎｇ，ＶＳ）。

在死区时间不变的条件下，为使 Ｓ１整个工频周
期均能实现零电压开通，须调整谐振等效电路初始

状态，增大谐振开始时电感储存的能量。因此，当

电感电流下降至 ０时，仍需保持 Ｓ３导通，使电感电
流反向，即可增加谐振开始时电感储存的能量，等

效于产生一个负向电感复位电流 ｉｌｏｗ。式（１）中取
ｉｌｏｗ＜０，解得：

ｕｄｓ１（ｔ）＝ｕａｃｃｏｓ
ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

－
ｉｌｏｗ ２Ｌｓ槡 Ｃ
２Ｃ

ｓｉｎ
ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

＋

　　　　　　　　Ｕｄｃ／２－ｕａｃ

ｕｄｓ３（ｔ）＝ｕａｃ－ｕａｃｃｏｓ
ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

＋
ｉｌｏｗ ２Ｌｓ槡 Ｃ
２Ｃ

ｓｉｎ
ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

ｉＬ（ｔ）＝－
２ｕａｃＣ

２Ｌｓ槡 Ｃ
ｓｉｎ

ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

－ ｉｌｏｗ ｃｏｓ
ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

















（３）

根据式（３）可绘制出ｉｌｏｗ＜０时的谐振波形，如图
６所示。图６中，ｔ′ｂ—ｔｂ为开关管 Ｓ３延迟关断的时
间，ｔｂ—ｔｄ为死区谐振阶段。在ｔ′ｂ时刻，ｉＬ（ｔ′ｂ）＝０，此
时Ｓ３的关断时刻为ｔｂ，并于ｔｂ时刻进入死区谐振，死
区时间仍为ｔｒ／２。ｉＬ和ｕｄｓ１分别于ｔｃ和ｔｄ时刻降至最
小值。因此，合理设计ｉｌｏｗ的取值即可保证经过 ｔｒ／２
后，ｕｄｓ１下降至０，即Ｓ１实现ＺＶＳ。

图６　ｉｌｏｗ＜０时的谐振波形

Ｆｉｇ．６　Ｒｅｓｏｎａｎｔｗａｖｅｆｏｒｍｓｗｈｅｎｉｌｏｗ＜０

１．２　电感电流有效值计算
一个开关周期内电感电流波形如图７所示。图

７中，电感电流峰值为ｉｕｐ，谷值近似等于电感复位电
流ｉｌｏｗ，电感电流参考值为 ｉｒｅｆ。一个开关周期可划
分为ｔⅠ、ｔⅡ、ｔⅢ、ｔⅣ共４段。

图７　单个开关周期内电感电流波形
Ｆｉｇ．７　Ｉｎｄｕｃｔｏｒｃｕｒｒｅｎｔｗａｖｅｆｏｒｍｉｎ

ａｓｉｎｇｌｅｓｗｉｔｃｈｉｎｇｃｙｃｌｅ

设ｔⅠ、ｔⅡ时间段的电感电流斜率为 ｋ１，ｔⅢ、ｔⅣ时
间段的电感电流斜率为 ｋ２。ＣＲＭ电感电流有效值
计算公式如下：

ＩＬ＿ＣＲＭ ＝

{ [∫
ｔⅠ

０
（ｋ１ｔ）

２ｄｔ＋∫
ｔⅡ

０
（ｋ１ｔ）

２ｄｔ＋∫
ｔⅢ

０
（ｋ２ｔ）

２ｄｔ＋

∫
ｔⅣ

０
（ｋ２ｔ）

２ｄｔ] （ｔⅠ ＋ｔⅡ ＋ｔⅢ ＋ｔⅣ）}１／２ （４）
其中：
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ｔⅠ ＝ｉｌｏｗ／ｋ１
ｔⅡ ＝ｉｕｐ／ｋ１
ｔⅢ ＝ｉｕｐ／ｋ２
ｔⅣ ＝ｉｌｏｗ／ｋ２











（５）

解得：

ＩＬ＿ＣＲＭ ＝ （ｉ２ｕｐ＋ｉ
２
ｌｏｗ － ｉｕｐ ｉｌｏｗ ）／槡 ３ （６）

另外可知：

ｉｕｐ＝２ｉｒｅｆ－ｉｌｏｗ＝２ｉｒｅｆ＋ ｉｌｏｗ （７）
将式（７）代入式（６），化简得：

ＩＬ＿ＣＲＭ ＝ （４ｉ２ｒｅｆ＋ｉ
２
ｌｏｗ ＋２ｉｒｅｆ ｉｌｏｗ） ）／槡 ３ （８）

由式（８）可知，在 ｉｒｅｆ给定的情况下，ＩＬ＿ＣＲＭ随 ｉｌｏｗ
的减小而减小。图１给出了３种 ｉｌｏｗ取值下所对应
的电感复位电流值，但均未对复位电流进行准确设

计，导致电感电流有效值增大，引入较大额外通态

损耗。综上，电感复位电流取值亟待优化。

１．３　最小复位电流方法
为设计电感复位电流 ｉｌｏｗ的最小值 ｉｌｏｗ＿ｍｉｎ，须先

考虑ｕｄｓ１（ｔ）在 ｉｌｏｗ＜０时的最小值。对式（３）中的
ｕｄｓ１（ｔ）进行三角变换可得：

ｕｄｓ１（ｔ）＝Ｕｄｃ／２－ｕａｃ（ｔ）－

ｕ２ａｃｔ( ) ＋
Ｌｓ
２Ｃ
ｉ２ｌ槡 ｏｗｓｉｎ

ｔ
２Ｌｓ槡 Ｃ

－φ( ) （９）

其中：

φ＝ａｒｃｔａｎ
２Ｌｓ槡 Ｃｕａｃ
ｉＬ（０）Ｌｓ

（１０）

ｕｄｓ１（ｔ）的最小值为：

ｕｍｉｎｄｓ１（ｔ）＝Ｕｄｃ／２－ｕａｃ（ｔ）－ ｕ２ａｃ（ｔ）＋
Ｌｓ
２Ｃ
ｉ２ｌ槡 ｏｗ

（１１）
由式（１１）可知，当ｕａｃ（ｔ）≥Ｕｄｃ／４时，ｕ

ｍｉｎ
ｄｓ１（ｔ）≤０

恒成立，则有 ｉｌｏｗ＿ｍｉｎ＝０。而当 ｕａｃ（ｔ）＜Ｕｄｃ／４时，使
ｕｍｉｎｄｓ１（ｔ）≤０恒成立，则解得：

　ｉｌｏｗ＿ｍｉｎ＝
２Ｌｓ槡 Ｃ （Ｕｄｃ／２）（Ｕｄｃ／２－２ｕａｃ槡 ）

Ｌｓ
（１２）

综合式（１１）和式（１２），可得一种最小电感复位
电流方法，如图８所示。

ｉｕｐ、ｉｌｏｗ和ｉｒｅｆ的数学关系如下：
ｉｌｏｗ＝

０　ｕａｃ≥Ｕｄｃ／４

－
２Ｌｓ槡 Ｃ （Ｕｄｃ／２）（Ｕｄｃ／２－２ｕａｃ槡 ）

Ｌｓ
　ｕａｃ ＜Ｕｄｃ／４{

（１３）
ｉｕｐ＝２ｉｒｅｆ－ｉｌｏｗ （１４）

图８　复位电流优化方法
Ｆｉｇ．８　Ａｎｏｐｔｉｍｉｚｅｄｓｃｈｅｍｅｏｆｒｅｖｅｒｓｅｃｕｒｒｅｎｔ

图９为调制比０．８，输出功率１ｋＷ，不同输入电
压下的电感复位电流波形。相对已有复位电流选

取方法，文中方法的电感复位电流更小，电感电流

有效值更小，故可降低通态损耗。

图９　不同输入电压下的电感复位电流
Ｆｉｇ．９　Ｉｎｄｕｃｔｏｒｒｅｖｅｒｓｅｃｕｒｒｅｎｔｓｕｎｄｅｒ

ｄｉｆｆｅｒｅｎｔｉｎｐｕｔｖｏｌｔａｇｅｓ

１．４　控制策略
控制型软开关逆变器的最小复位电流控制策

略见图１０。图１０中，蓝色部分为３ＬＮＰＣ的直流母
线电压均压环；Ｕｄｃ１、Ｕｄｃ２分别为上电容电压和下电
容电压；ｋ为均压环比例系数，ＰＩ为比例积分控制
器。在均压环作用下，文中控制策略的直流母线电

容电压可始终保持平衡，并且不影响软开关性能。

图１０　控制框图
Ｆｉｇ．１０　Ｃｏｎｔｒｏｌｂｌｏｃｋｄｉａｇｒａｍ

通过锁相环（ｐｈａｓｅｌｏｃｋｅｄｌｏｏｐ，ＰＬＬ）输出与电
流设定值Ｉｒｅｆ得到电流基准值ｉｏ，输出电流ｉｏ与ｉｏ经
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闭环调节器后输出电流包络线参考值 ｉｒｅｆ，经过式
（１３）和式（１４）计算得到电流正包络线 ｉｕｐ和复位包
络线ｉｌｏｗ，后经式（１５）计算得到下一开关周期开关
管导通时间ｔｏｎ与关断时间ｔｏｆｆ。

ｔｏｎ＝Ｌｓ
ｉｕｐ－ｉｌｏｗ
Ｕｄｃ／２－ｕａｃ

ｔｏｆｆ＝Ｌｓ
ｉｕｐ－ｉｌｏｗ
ｕａｃ











（１５）

２　损耗分析和对比

２．１　损耗分析
由图３分析可知，正半周高频工作的开关管 Ｓ１

为ＺＶＳ，Ｓ３为零电流开通，故对称地，负半周高频工
作的开关管Ｓ４为 ＺＶＳ，Ｓ２为零电流开通。忽略结电
容充放电损耗，则可忽略开关管开通损耗，ＳｉＣ二极
管Ｄ１、Ｄ２的开通关断损耗可忽略不计。ＣＲＭ逆变
器损耗主要包括开关管通态和关断损耗，二极管通

态损耗，以及电感的铁损和铜损。由于开关频率变

化较大，为简化分析，文中未计算电感损耗，仅计算

和对比开关管损耗。

以正半周为例，开关管Ｓ１和Ｓ３的关断过程如图
１１所示。ｔｍ０—ｔｍ１为 Ｓ１的关断延时时间 ｔｄ（ｏｆｆ）；ｔｍ１—
ｔｍ２为Ｓ１的下降时间ｔｆ；ｔｍ５—ｔｍ６为Ｓ３的关断延时时间
ｔｄ（ｏｆｆ）；ｔｍ６—ｔｍ７为Ｓ３的下降时间ｔｆ。

图１１　正半周开关管的开关过程
Ｆｉｇ．１１　Ｓｗｉｔｃｈｉｎｇｐｒｏｃｅｓｓｏｆｓｗｉｔｃｈｅｓａｔｔｈｅ

ｐｏｓｉｔｉｖｅｈａｌｆｐｅｒｉｏｄ

参考文献［２１２２］，开关管Ｓ１和 Ｓ３单次关断能
量可表示为：

ＷＳ１，ｔｕｒｎｏｆｆ＝ＵＤＳｉｕｐ（ｔｆ＋ｔｄ（ｏｆｆ））／２＝
Ｕｄｃｉｕｐ（ｔｆ＋ｔｄ（ｏｆｆ））／４ （１６）

ＷＳ３，ｔｕｒｎｏｆｆ＝ＵＤＳｉｌｏｗ（ｔｆ＋ｔｄ（ｏｆｆ））／２＝
Ｕｄｃｉｌｏｗ（ｔｆ＋ｔｄ（ｏｆｆ））／４ （１７）

式中：ＵＤＳ为开关管开通／关断时的漏源单压。
对于通态损耗，将式（８）求出的 ＣＲＭ电感电流

有效值代入文献［２３］中的公式，开关管的单次通态
能量可表示为：

ＷＭＯＳ，ｏｎｓｔａｔｅ＝Ｉ
２
Ｌ＿ＣＲＭＲＤＳ（ｏｎ）ｔｏｎ （１８）

式中：ＲＤＳ（ｏｎ）为漏源极等效导通电阻。
二极管的单次通态能量为：

ＷＤｉｏｄｅ，ｏｎｓｔａｔｅ＝ＵＦＩＬ＿ＣＲＭｔｏｆｆ （１９）
式中：ＵＦ为二极管通态压降。
２．２　损耗对比

由文献［２４］可知，３种传统复位电流模式中，
ＣＢＣＭ损耗最小，效率最高，故将文中所提最小复位
电流与ＣＢＣＭ进行损耗对比。额定功率为１ｋＷ，其
余参数如表 １所示。ＣＢＣＭ的复位包络线 ｉｌｏｗ为常
量，参考文献［２５］设计并取－２Ａ。计算结果见表２，
由于开关管Ｓ１—Ｓ４的开通损耗可忽略，故表中开关
损耗特指关断损耗。

表１　３ＬＮＰＣ逆变器样机参数

Ｔａｂｌｅ１　Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌｐａｒａｍｅｔｅｒｓｏｆ３ＬＮＰＣｉｎｖｅｒｔｅｒ

参数 数值

直流侧电压Ｕｄｃ／Ｖ ３５０～５００

交流侧电压Ｕａｃ／Ｖ １１０

开关频率ｆｓ／ｋＨｚ ８０～３００

控制频率ｆｃ／ｋＨｚ ６０

额定功率Ｐｏ／ｋＷ １

滤波电感Ｌｓ／μＨ ４０

滤波电容Ｃｆ／μＦ ６．６

ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ（Ｓ１、Ｓ２、Ｓ３、Ｓ４） ＳＣＴ３０６０ＡＬ

ＳｉＣＭＯＳＦＥＴ结电容Ｃｘ／ｐＦ ５５

ＳｉＣ二极管（Ｄ１、Ｄ２） Ｃ３Ｄ２００６０

表２　２种方法的损耗计算

Ｔａｂｌｅ２　Ｃａｌｃｕｌａｔｅｄｐｏｗｅｒｌｏｓｓｅｓｏｆｔｗｏｓｃｈｅｍｅｓ

方法 损耗 （Ｓ１，Ｓ４）／Ｗ （Ｓ２，Ｓ３）／Ｗ （Ｄ１，Ｄ２）／Ｗ

文中

方法

开关损耗 ６．８１３ ０．６１９ ０

通态损耗 １．０９６ ３．３１４ ２．２１２

总损耗 ７．９０９ ３．９３３ ２．２１２

ＣＢＣＭ

开关损耗 ７．３５１ ０．６６５ ０

通态损耗 ２．３８７ ５．０９６ ３．４０６

总损耗 ９．７３８ ５．７６１ ３．４０６

　　由表２可知，２种电感复位电流方法的开关损
耗基本相同。但是不同电感复位电流方法对通态

损耗影响较大。文中所提最小复位电流方法通态

损耗更低，总损耗更小。

７５１ 吴超 等：单相控制型软开关逆变器的最小复位电流控制



３　实验结果与分析

３．１　样机与软开关验证
搭建单相 ３ＬＮＰＣ逆变器样机平台，具体参数

如表１所示。控制频率为６０ｋＨｚ，根据滤波电感值
和开关管结电容设计死区时间为２５０ｎｓ。效率与电
流总谐波畸变率（ｔｏｔａｌｈａｒｍｏｎｉｃｓｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎ，ＴＨＤ）由
功率分析仪ＷＴ１８００测试。

图１２为文中方法的稳态实验波形。逆变器工
作于ＣＲＭ，输出电流 ＴＨＤ仅２．２５％。图１３为电网
电压正半周展开波形，由图可知，电感复位电流绝

对值约为 １．５Ａ，开关管 Ｓ１在自然 ＺＶＳ和非自然
ＺＶＳ区域均能实现ＺＶＳ。

图１２　所提优化方法的稳态实验波形
Ｆｉｇ．１２　Ｓｔｅａｄｙｓｔａｔｅｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｔｈｅ

ｐｒｏｐｏｓｅｄｏｐｔｉｍｉｚｅｄｓｃｈｅｍｅ

图１３　所提优化方法下正半周的细节波形
Ｆｉｇ．１３　Ｄｅｔａｉｌｅｄｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｐｏｓｉｔｉｖｅｈａｌｆｃｙｃｌｅ

ｕｎｄｅｒｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄｏｐｔｉｍｉｚｅｄｓｃｈｅｍｅ

３．２　对比实验
传统ＣＢＣＭ的实验波形如图１４所示，输出电流

ＴＨＤ为２．４７％，与文中方法基本相同。图１５为电网
电压正半周展开波形，由图可知，电感复位电流绝

对值约为３Ａ。开关管Ｓ１在自然ＺＶＳ和非自然ＺＶＳ

区域均能实现ＺＶＳ，说明在软开关实现和电流 ＴＨＤ
性能方面，文中方法与传统ＣＢＣＭ一致。对比图１３
以及图 １５可知，文中方法电感复位电流远小
于ＣＢＣＭ。

图１４　ＣＢＣＭ的稳态实验波形
Ｆｉｇ．１４　ＳｔｅａｄｙｓｔａｔｅｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｔｈｅＣＢＣＭ

图１５　ＣＢＣＭ下正半周的细节波形
Ｆｉｇ．１５　Ｄｅｔａｉｌｅｄｗａｖｅｆｏｒｍｓｏｆｐｏｓｉｔｉｖｅｈａｌｆ

ｃｙｃｌｅｕｎｄｅｒｔｈｅＣＢＣＭ

图１６为２种方法在不同输出功率下的效率曲
线，此时Ｕｄｃ＝４００Ｖ。可以看出，在全输出功率范围
内，文中方法效率均高于传统 ＣＢＣＭ，最高效率提升
了０．５个百分点。

图１６　效率对比结果
Ｆｉｇ．１６　Ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙｃｏｍｐａｒｉｓｏｎｒｅｓｕｌｔｓ
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３．３　电容均压实验
图１７为直流母线电容电压波形。由图可知，文

中方法下，电容电压始终平衡，且不影响软开关

性能。

图１７　不同直流电压下软开关波形
Ｆｉｇ．１７　Ｓｏｆｔｓｗｉｔｃｈｉｎｇｗａｖｅｆｏｒｍｓｗｉｔｈ

ｄｉｆｆｅｒｅｎｔＤＣｖｏｌｔａｇｅｓ

４　结论

文中提出一种控制型软开关逆变器最小电感

复位电流方法，理论分析和实验结果表明：

（１）文中所提最小电流复位方法在自然 ＺＶＳ
和非自然ＺＶＳ区域均能实现开关管ＺＶＳ。

（２）相较于传统 ＣＢＣＭ，文中方法在全工频周
期均具有较小的开关管通态损耗，可获得更高的

效率。

文中方法不仅适用于单相 ３ＬＮＰＣ逆变器，也
可推广应用于采用其他拓扑的单相逆变器。
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