
电 力 自 动 化 设 备
Ｅｌｅｃｔｒｉｃ Ｐｏｗｅｒ Ａｕｔｏｍａｔｉｏｎ Ｅｑｕｉｐｍｅｎｔ

0 引言

在交通、通信和新能源发电等领域，由传统的化
学电池、光伏阵列及燃料电池等供电的高频链逆变
器具有重要的应用价值。 此类逆变器主电路按照功
率变换级数分为两级式、准单级式和单级式 3类结构。

第一类是最常见的两级式结构 ［1］。 其前级 DC ／
DC 变换器将输入直流电压转换成一个中间直流母
线电压，后级 DC ／AC 逆变电路将该中间直流母线电
压逆变成交流电压输出。 此类逆变器前、后级电路
分别设计及控制，能够适应宽输入宽输出应用需求。
缺点则是需要一个大的中间母线储能电容；采用的
半导体器件数量多，效率低。

第二类是准单级式结构 ［2鄄7］，主要特点是中间环
节以小的高频电容代替了大的中间母线储能电容。
该高频电容上的电压不再是直流，而是由前级电路
转换得到的高频脉冲电压 ［2 鄄6］或者正弦全波电压 ［7］，
后级电路则只是工作于低频状态的周波变换器。 因
为前、后级电路控制上存在耦合关系，故为一类特殊
结构电路。 此类结构的前级电路研究较多的是有源
箝位正激［2鄄4］和推挽正激［5鄄6］型，比较适合于中小功率
场所；后级电路依据需要有单相和三相周波变换器。
高频电容上的电压是高频脉冲电压或者正弦全波电
压的本质其实是一样的，只不过前者拓扑中的 LC 滤
波器位于周波变换器输出侧，而后者拓扑中 LC 滤波
器位于前级电路整流输出侧。 准单级结构中需要的
功率半导体器件数量与两级式结构一样多，但开关

损耗更小，体积也得到降低，缺点是系统的源响应能
力变差。

第三类是单级式结构 ［8 鄄18］。 其在准单级式结构
上简化，直接用周波变换器取代后者次级侧的整流
电路和高频电容，一次性将直流电压变换为交流电
压，具有器件少、效率高的优点。 单级式结构分 2 种。
第一种是双变压器差动输出型，采用 2 组高频隔离
电路分别输出 2 组反相的低频脉动电压，差动得到
正弦输出电压。 这种电路的优点是变压器容易设
计，缺点则是控制更加复杂化。 第二种是单变压器
标准型。 初级侧可以采用的电路形式多样，研究较
多的有全桥式 ［10 鄄13］、全桥 Boost 式 ［14 鄄15］、推挽式 ［16］拓
扑。 全桥式可以采用移相控制，实现初、次级开关管
的零电压开关换流。 全桥 Boost 式的优点是输入侧
纹波电流小，但缺点是需要增加软启动电路，启动控
制也比较复杂。 推挽式适合低压大电流输入场合，
但没有合适的软开关技术。 次级侧电路常见的有全
桥全波式和全桥桥式。 前者只需要 4 个开关管，结
构简单，但器件电压应力大；后者需要 8 个开关管，
结构复杂，但器件开关电压应力减半。 文献［11］提
出的组合全部整流式次级电路采用 6 个开关管，将
次级侧开关管分工频正负半周分别工作，降低了开关
管的电流应力。 文献［17］提出的次级倍流同步式周
波变换器拓扑，能够实现双向开关自然换流以及零电
压开关换流，但需增加 1 个滤波电感。 文献［18］则
研究了三相全桥周波变换器的控制问题。

综上，研究初次级侧全软开关的单变压器单级
式高频链逆变器是一个重要方向。 但目前主要是初
级侧采用移相全桥控制的单极性或双极性电路能实
现此功能，适合低压大电流输入的软开关推挽结构
并未在单级式高频链逆变器中得到研究应用。 为

摘要： 提出一种新颖的单级式推挽高频链逆变器拓扑，变压器初级侧采用电源端串接一个开关管的三管推
挽结构，次级侧采用双绕组全波式周波变换器结构。 该类逆变器具有拓扑简洁、初次级开关管均可在宽
输出电流区间范围内实现零电压开通、变换效率高等优点。 电路采用正弦脉宽脉位调制策略，变压器初级
侧辅助开关管的工作频率是另外 2 个开关管的 2 倍，除去死区时间，辅管的驱动信号逻辑上是另外 2 个开
关管驱动信号的与非关系。 详细分析了各工作模态，讨论了次级占空比丢失、软开关实现条件及特殊变
压器设计的关键电路参数设计准则等。 最后，制作了一台输入 40~60 V DC、输出 110V AC、额定功率 660 W
的原理样机，实验波形及较高的变换效率验证了所提拓扑的正确性。
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此，本文提出了初级侧采用三管推挽结构 ［19］的软开
关推挽式高频链逆变器拓扑，并制作了一台 660 W
的实验样机，测试结果验证了拓扑的可行性。 该拓
扑具有结构简单和变换效率高的优点。

1 工作原理分析

1.1 拓扑结构
图 1 为软开关三管推挽式高频链逆变器主电

路。 其初级侧与传统推挽结构的区别在于，在电源
正极和中心抽头之间串接了开关管 VT3，用以实现软
开关。 次级侧开关管 VT4—VT7 组成全波式周波变换
器；L1、L2 为变压器初级漏感；u1、u2、u3 为初级侧开关
管漏源极电压；um1、um2 和 um3、um4 分别为变压器初、次
级绕组电压；u45 为开关管 VT5、VT4 漏极之间电压差；
u67 为开关管 VT7、VT6 漏极之间电压差；iLf、io 分别为滤
波电感电流和输出电流；uo 为输出电压。

1.2 正弦脉宽脉位调制方式
高频变压器将输入电压 Ui 调制为双极性三态

电压波 um3（um4），故为正弦脉宽脉位调制（SPWPM）
波，周波变换器将此电压波解调为常规的单极性正
弦脉宽调制（SPWM）波，经 LC 滤波后得到正弦输出
电压 uo。 开关管 VT3 的驱动信号 ugs3 由正弦调制半波
uref 和高频三角载波 uc 比较得到，如图 2 所示。

开关管 VT1 和 VT2 的开关频率是 VT3 的 1 ／ 2，两
者交替导通，占空比均大于 0.5，相位差 180°。 除去
死区时间，VT3 的驱动信号 ugs3 逻辑上是 VT1 与 VT2 的
驱动信号 ugs1、ugs2 的与非关系。 次级侧开关管 VT4—
VT7 的驱动信号 ugs4—ugs7 逻辑如表 1 所示。

图 3 为 uo > 0 时部分时段内各开关管的驱动逻
辑时序及电路的关键工作波形图。 uo<0 时情况类似。
1.3 工作模态分析

分析电路工作模态之前，先作如下假设：除特殊

说明外各开关器件导通压降为零；变压器 TX 匝数
N1=N2=N3 ／ N=N4 ／ N，其中 N 为变比；Lm1=Lm2=Lm=
Lm3 ／ N2=Lm4 ／ N2；漏感 L1=L2=L 远小于 Lm；C1=C2=C3=
C；在死区时间内 iLf 不变。

如图 3 所示，在 VT1 一个开关周期 Ts 内，所提出
的拓扑存在 12 个工作模态，各工作模态分析如下。
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图 1 软开关推挽式高频链逆变器主电路
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表 1 次级侧开关管驱动脉冲逻辑
Table 1 Driving pulse logic of

secondary鄄side transistors

驱动信号 uo>0 uo<0
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图 2 VT3 的驱动波形示意图
Fig.2 Schematic diagram of driving

waveform for VT3

图 3 uo>0 部分时段内各开关管的驱动逻辑时序
及电路的关键工作波形图

Fig.3 Partial driving logic sequence of different
transistors and key working waveforms
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a. 死区模态 1［t1，t2）。
这是次级周波变换器换流阶段。 在 t1 时刻之

前，VT2 和 VT3 导通，忽略漏感电压，则 um2= -Ui，um4=
-NUi，VT6、VT7 导通，所以 uAO=NUi，iLf 经该桥臂流通，
ib 线性上升。 上桥臂承受反压，即 u45=2NUi。 在 t1 时
刻 VT3 关断，当 C3 足够大时 VT3 实现零电压关断。 此
时，iLf 折射到初级，与 C1 和 C3 谐振，使 C3 电压 u3 从
0 开始上升，C1 电压 u1 从 2Ui 开始下降，使 um2 绝对
值下降。 同时，i2 下降，C1 放电电流 i1 反向上升，设 t1
时刻 i2= i3= Imm。

可列出初级回路电压和节点电流方程：
Ui-u3+um2-Ldi2 ／ d t=0
Ui-u3-um1-Ldi1 ／ d t-u1=0
um1=um2=um

i1+ i2= i3=Cdu3 ／ d t
i2- Imm= i1=Cdu1 ／ d

d
#
#
#
#
#
##
"
#
#
#
#
#
##
$ t

（1）

解式（1）得 i1= i2，为初始值的一半。 ib 随 i2 下降
而下降，由于短时内 iL f 保持不变，所以次级上桥臂
放电续流，此即换流阶段，可实现周波变换器的平
滑换流和滤波电感电流的连续。 此阶段结束时，VT3

充电电压上升到 Ui，变压器电压下降到 0，C5 放电完
毕，为 VT4、VT5 的零电压开通创造条件。 解得此阶段
持续的时间为：

t12=5CUi ／ Imm （2）
t2 时刻，C1 放电结束，VD1 自然导通，为实现 VT1 的

零电压开通创造了条件。
b. 环流模态 2［t2，t3）。
这是初级环流阶段。 在 t2 时刻，开通 VT1，此时

u1 已经下降到 0，故 VT1 实现零电压开通。 此时初级
进入环流阶段。 受次级滤波电感电流下降影响，初
级环流亦随之下降。

t2 时刻驱动 VT4、VT5 导通，VT4、VT5 实现零电压开
通。 此阶段 VT4、VT5（VD5）和 VT6、VT7（VD7）均导通以维
持滤波电感电流实现了平滑换流，其电流值按式（3）
下降：

���iLf= ia+ ib= Imm ／ N-u0（t- t2） ／ Lf （3）
本阶段为变压器的无效能量环流状态，每相邻

2 个环流阶段经历时间不同，导致初级环流电流以
及滤波电感电流下降程度均各不相同。 与文献［12］
的移相全桥环流类似，但环流是其一半，损耗相对
较小。

c. 死区模态 3［t3，t4）。
这是初级环流、次级换流结束阶段。 t3 时刻，驱

动 VT2 关断，关断电流为较小的环流结束电流，VT2 因
C2 的存在实现零电压关断。 L1、L2 和 C2、C3 一起谐
振，使得初级环流电流 i1 与 i2 均谐振减小，C2 充电，
C3 放电。 当漏感能量足够时，在本阶段结束时 C2 充

电到 Ui，C3 放电到 0，i2 下降到 0，i1 下降到等于 i3，
VD3 自然导通，为 VT3 的零电压开通提供条件。 t3 时
刻，同时将 VT6、VT7 关断，由于变压器电压仍然为 0，
本阶段结束时刻变压器次级漏感上的能量转移到 C6

上，其电压被箝位在开关管通态压降值 UT，所以 VT6、
VT7 近似实现零电压关断，即不会发生周波变换器开
关管电压过冲现象。 本阶段结束时刻，ib 谐振下降到
0，ia 续流上升到等于 iLf 以维持滤波电感电流。

若漏感能量足够，可简化估计本阶段持续时间
为 1 ／ 4 的 LC 谐振周期：

�������������������������������t34= π
��2 LC姨 （4）

若漏感能量不够，在本阶段结束时刻，VT3 无法实
现零电压开通；若本阶段持续时间大于 1 ／ 4 的谐振
周期，则 C3 会再次谐振充电，这 2 种情况需要避免。

d. 占空比丢失模态 4［t4，t5）。
这是 VT3 开通初始阶段。 t4 时刻，开通 VT3，VT3 实

现零电压开通。 此初始阶段变压器电压还未建立，
仍为 0，Ui 作用在 L1 上，根据 Ui ／ L1= d i1 ／ d t，可知 i1
及 i3 变化斜率较大，两者均迅速由负变正，次级 ia 上
升斜率亦较大。 此阶段各电流为：

i1= i3= i1（t4）+Ui（t- t4） ／ L （5）
此阶段 VT2 承受的电压应力为 Ui。 次级下桥臂

仍然被箝位在一个开关管与二极管通态压降之和
（UT+UD），即 C6 上电压仍为 UT。 当 i1、i3 上升到正的
最大时本阶段结束。

e. 占空比丢失模态 5［t5，t6）。
这是初级励磁电感充电阶段。 t5 时刻，变压器电

压开始建立，Lm 充电，因 Lm 远大于 L1，所以 i1、i3 及 ia
变化斜率较前一初始阶段小很多。 Lm 和 C2 谐振，本
阶段持续时间为：

�������������������������������t56=π LmC姨 （6）
本阶段结束时，u2 从 Ui 上升到 2Ui。 um1 从 0 上

升到 Ui，um3、um4 及 uAO 从 0 上升到 NUi。 u67 从 0 上升
到 2NUi。

f. 有效能量传输模态 6［t6，t7）。
这是有效能量传输阶段。 Lm 承受电源电压，励

磁电流及 i1 斜坡上升。 次级上桥臂处于通态，uAO=
NUi，u67=2NUi，iLf 经该桥臂流通，ia 线性上升，有：

ia= iLf= iLf（t6）+ （NUi-u0）（t- t6） ／ Lf （7）
t7 时刻，关断 VT3，电路进入此周期的后 6 个工

作模态，与前 6 个模态类似，不再赘述。 t13 时刻，开
始下一个开关周期。

2 关键电路参数设计问题

依据上述分析，本电路直流电压增益的占空比取
决于 VT3 的占空比。 在 6 个工作模态中，有 2 个死区
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模态、2 个占空比丢失模态、1 个环流模态和 1 个有
效能量传输模态，其中前面 4 个模态持续时间短。 环
流模态会带来额外的通态损耗，但为开关管的零电
压开关实现创造了条件，此模态的原理及特性与传
统的移相全桥电路中的环流模态是一样的。 有效能
量传输模态时间占 VT3 开通时间的大部分，但设计时
要考虑 2 个占空比丢失模态带来的损失。
2.1 次级占空比丢失

根据前面的模态分析，VT3 导通期间可分为 3 个
模态：模态 4、5 和 6。 前 2 个模态均不向次级传递能
量，只有模态 6 向次级传递能量，此即次级占空比丢
失。 其根本原因是初级回路电流要反向且要为励磁
电感充电。 占空比丢失大小 Dloss 及其期间初级电流
变化幅度 Δ i 可以表示为：

Dloss=（t45+ t56） ／ （Ts ／ 2）≈ 4LImm
UiTs

Δi= 2Po

ηUiDeffect

"
$
$
$
$$
#
$
$
$
$$
%

（8）

其中，Po 为逆变器输出功率；η 为效率；Deffect 为有效
占空比。

由式（8）可知，占空比丢失与初级漏感、初级电
流、输入电压及 VT1 开关周期、VT2 开关周期有关。
2.2 软开关实现

VT1 和 VT2 承受的电压为 2Ui，VT3 的为 Ui。
由模态 1 分析可知，VT1、VT2 实现零电压开通的

条件是当输出滤波电感和漏感能量之和足够时，将
VT3 并联电容电压从 0 充电至 Ui 并将 VT1、VT2 并联
电容电压从 2Ui 放电至 0。 所以根据能量守恒有：

（L+Lf ／ N2） I 2mm＞5CU i
2 （9）

将式（9）计算得到的最小电流 Imm（min） 代入式（1）
可以得出 VT1、VT2 实现零电压开关需要满足的死区
时间条件，但结果太复杂，此阶段相对于开关周期而
言很短，因此将 i2 线性化处理可近似得到该死区时
间为：

����������������������t12＞5CU i ／ Imm（min） （10）
由式（9）可知，由于 Lf垌L，则 VT1、VT2 实现零电

压开通的条件主要取决于滤波电感上的能量，一般
设计的 Lf 较大，因此式（9）在除输出电流过零点附近
区间外均较易满足，因此，VT1、VT2 可实现全负载范
围内的零电压开通。

根据模态 3 分析可知，若 VT1、VT2 外并电容较大，
则可实现零电压关断，由于式（9）较易满足，所以外
并电容 C 可取 VT1、VT2 自身寄生电容的 3 倍以上。 又
因 VT1、VT2 关断电流是初级峰值电流的一半，所以关
断损耗较传统推挽电路小。

VT3 的零电压开通实现主要取决于模态 3 回路
中漏感能量的大小。 在模态 3 时需满足：

������Li2（t3）≈L（Imm ／ 2）2＞2CU i
2 （11）

VT3 并联电容电压从 Ui 放电至 0 的时间可由谐
振原理推出：

��������������������������t34＞ π
��2 LC姨 （12）

由式（11）可知当漏感较小、Imm 较小（即 io 较小）
的区间或负载较轻时，VT3 不易实现零电压开通。 因
此适当加大变压器漏感（如不采用三明治绕法）或外
加辅助 LC 网络可使 VT3 更易实现零电压开通。 另
外，适当加大 VT3 外并电容可以降低关断损耗。
2.3 变压器设计

与普通推挽直流变换器一个周期内置位伏秒数
等于复位伏秒数不同，本电路拓扑采用 SPWPM 控制
方式，在 VT3 导通期间电源电压作用于磁芯，使磁通
沿磁滞回线上下移动，此即高频变压器的特性。 但
VT3 是 100 Hz 的单极性 SPWM 波，正弦调制半波 uref

的前 1 ／ 2 周期内，偶数次脉冲伏秒数之和大于奇
数次脉冲伏秒数之和，磁芯沿着磁滞回线向某一方
向偏移；在后 1 ／ 2 周期内则相反，磁芯沿着磁滞回
线向另一方向偏移，则磁芯磁通宏观变化频率亦为
100 Hz，这是低频变压器的特性。 所以该变压器是
介于高频变压器和低频变压器之间的特殊变压器。

由 SPWM 波的对称性可知，uref 前 1 ／ 2 周期与后
1 ／ 2 周期内奇偶次脉冲伏秒数之差相等，所以一般
情况下，磁芯不会偏离平衡点而趋向饱和。

设产生 VT3 驱动波形的 uref 和 uc 的幅值均为 1，
且后者频率是前者的 n1 倍，则在前 1 ／ 2 周期有：

sodd=鄱
n＝0

�n1 ／ 2
sin 2n+1

n1 ／ 2
·π
��22 *

seven=鄱
n＝0

�n1 ／ 2
sin 2n+2

n1 ／ 2
·π
��22 ,

-
$
$
$
$$
.
$
$
$
$$
%

（13）

其中，sodd 为奇数次脉冲冲量之和；seven 为偶数次脉冲
冲量之和。 则前 1 ／ 2 周期内两者的差值为：

sodd- seven = sinπ��6 =0.5 （14）

推广到调制度为任意值，上式仍成立。 因 VT1 的
开关周期为 Ts，则可设 VT3 的开关频率为 2 fs，则有：

todd- teven = sodd- seven
2 fs

= 0.5
2 fs

=0.25Ts （15）

其中，todd、teven 分别为前 1 ／ 2 周期内的奇、偶数次脉冲
时间和，两者之差为 0.25 Ts。 例如 fs 为 10 kHz 时，则
在逆变器输出电压的前 1 ／ 4 周期内 VT3 奇、偶次脉
冲导通时间之差为 25 μs。

则根据法拉第电磁感应定律可以确定初级匝数：
N1=
Ui（ �鄱todd-鄱teven +DmaxTs）

ΔBAe
= （0.25+Dmax）TsUi

ΔBAe
（16）

其中，Dmax 为 VT3 的最大有效占空比；N1 为一个初级
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绕组的匝数；ΔB 为磁摆幅；Ae 为磁芯中心柱截面积。
由式（16）可见，此变压器匝数会比传统两级式

逆变器中的高频变压器的匝数增加 25% 以上，变压
器绕组尺寸有所增加。

在设计变压器时磁芯需要加气隙以防止变压器
因上述磁滞回线特殊的高低频运行方式而出现偏磁
现象，导致变压器饱和，因而磁芯尺寸也有所增加。

3 拓扑比较分析

所提出的拓扑比较的典型对象是传统推挽式高
频链逆变器和单极性移相控制全桥全波高频链逆变
器［12］，3 种电路器件及工作特点如表 2 所示。

4 实验结果

在实验室制作了一额定功率为 660 W 的原理样
机。 实验样机参数如下：输入电压 Ui = 40~60 V，输
出电压有效值 uo=110 V，额定功率 Po=660 W，VT3 的
开关频率 2 fs = 30 kHz，变压器变比 N = 1∶1∶5∶5，滤波
电感 Lf=0.6 mH，滤波电容 Cf =10 μF，漏感 L=2.1 μH，
VT1—VT3 型号为 IRFP260，VT4—VT7 型号为 IRFP350。
变压器材料为 TDK 的 PC40，磁芯为 ETD49，电路采
用型号为 TMS320F28335 的 DSP 芯片实现对所有开
关管的控制，驱动电路采用 A3120 光耦隔离驱动。

图 4 为输入电压 40 V 时额定负载下的初级三
管驱动信号及次级电压在某一区间的展开波形。 可
见 VT3 驱动有效时，变压器绕组为高电平，次级绕组
电压为双极性三态的高频脉冲交流电压波。

图 5 为 VT3 额定负载下的漏源电压和漏极电流
在输出电流 io = 0.95 A 附近区间的展开波形。 由式
（11）的 VT3 软开关实现条件可求得 Imm= 4.75 A。 可
见，大于此电流的宽范围区间 VT3 均可实现零电压开
通。 在负载较轻时，此区间距峰值处较近，故大于此
电流的小范围区间 VT3 才实现零电压开通。

图 6 为额定阻性负载条件下 VT1、VT2 漏源电压
及漏极电流在输出电流 io=4.5 A 附近区间的展开波
形。 可见除过零点附近小范围区间外 VT1、VT2 均已实
现零电压开通。 另外，当 VT3 关断后，VT1、VT2 漏极电
流迅速下降到峰值处的一半。 环流阶段电流稍有下
降。 由图可见VT1、VT2 也实现了零电压关断。

图 7 为额定阻性负载下输出电流峰值区间次级
下桥臂开关管的电压、电流展开波形。 可见开关管在
任意区间，VT6、VT7 均实现零电压开关。 在过零点附
近区间电流近乎于 0，可实现零电流开关。

图 7 额定负载下输出电流峰值区间周波变换器
开关管 ugs4、ugs3、u67、ib 的展开波形

Fig.7 Expanded waveforms of ugs4，ugs3，u67 and
ib of cycloconverter transistors in output

current peak zone with rated load
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图 5 额定负载下 io=0.95 A 附近区间 VT3 漏源电压、
漏极电流 ugs1、ugs3、u3、i3 的展开波形

Fig.5 Expanded waveforms of ugs1，ugs3，u3 and
i3 of VT3 when io is around 0.95 A
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表 2 3 种电路比较
Table 2 Comparison among three circuitry types

电路 开关管
数量

开关管
电压应力 软开关实现

传统推
挽电路 6 2Ui 硬开关

三管推
挽电路 7 VT1、VT2：2Ui

VT3：Ui

VT1 和 VT2 易实现零电压开通，
VT3 在重载下实现零电压开通；

次级管零电压换流

全桥全
波电路 8 Ui

2 个超前臂管易实现零电压开通；
2 个滞后臂管在重载下实现零
电压开通；次级零电压换流

图 4 驱动脉冲 ugs1、ugs2、ugs3 及变压器次级
电压 um3 的波形

Fig.4 Waveforms of driving pulse ugs1，ugs2，
ugs3 and secondary鄄side voltage um3
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图 6 额定负载下 io=4.5 A 附近区间 VT1、VT2 漏源
电压、漏极电流 ugs1、ugs3、u1、i1 的展开波形

Fig.6 Expanded waveforms of ugs1，ugs3，u1 and
i1 of VT1 and VT2 when io is around 4.5 A
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图 8 为额定负载下输出电流峰值区间的变压器
次级绕组占空比丢失现象。 由图可知，ugs3 上升了一
段时间后，um3 才上升。 并可见输出电流峰值处占空
比丢失最严重。

图 9 为额定阻性负载下 VT3 驱动脉冲、滤波器
前端电压、输出电压及电流波形。 可见滤波器前端
电压为单极性 SPWM 波；输出电压、电流波形光滑，
正弦度高。

图 10 为效率曲线。 该曲线是变换器在额定输入
电压下不同负载时测得的。 可见，效率随着负载的提
高而逐渐提高，额定阻性负载时测得效率为 91.3%，
稍小于 700 W 时的 91.5%。

5 结论

本文提出了一种新颖的单级式推挽高频链逆变
器拓扑，具有以下特点。

a. 拓扑属于单级式高频链逆变器类型中的
Buck 周波变换器型，初级采用电源端串接一个开关
管的三管推挽结构，次级采用全波式周波变换器结
构，功率开关器件较少，拓扑结构简单。

b. 初次级开关管均可在宽输出电流区间范围内

实现零电压开关。 VT1、VT2 除输出电流过零点附近区
间外、VT3 除输出电流较小区间外，均可实现零电压
开通。 周波变换器开关管可在输出电流波形的任意
区间实现零电压开关，并且在输出电流过零点附近
区间实现零电流关断。 周波变换器实现平滑换流，
无电压过冲，变换效率较高。

c. 拓扑采用了 SPWPM 方式，次级绕组电压为双
极性三态的高频脉冲交流电压波，输出滤波器前端
电压为单极性 SPWM 波，获得了次级占空比丢失和软
开关实现参数设计准则，以及兼备高低频特性的特
殊变压器设计准则。
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图 10 效率曲线
Fig.10 Efficiency curve
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Soft鄄switching push鄄pull high鄄frequency link inverter
YUAN Yisheng，TIAN Jiyun

（East China Jiaotong University，Nanchang 330013，China）

Abstract： A topology of single鄄stage push鄄pull high鄄frequency link inverter is proposed. The primary side of
its transformer adopts a three鄄transistor push鄄pull structure with a switching transistor connected in series to
the power source while the secondary side of its transformer adopts two鄄winding full鄄wave cycloconverter
topology. With simple topology and high conversion efficiency，the proposed inverter realizes the zero鄄voltage
turn鄄on of all transistors within a wide output current zone. It adopts the sine pulse width and position
modulation strategy. The operating frequency of the auxiliary switching transistor at the primary side of its
transformer is two times the frequency of other two transistors. Except for the dead鄄time，the driving signal
of the auxiliary transistor is logically the NAND of the driving signals of other two transistors. Different
operating modes are analyzed in detail. The secondary鄄side duty鄄cycle loss，the conditions for realizing soft鄄
switching and the parameter design criteria of key circuits for special transformer and so on are discussed.
An inverter prototype with 40~60 V DC input，110 V AC output and 660 W rated power is built，the experi鄄
mental waveforms and high efficiency verify the correctness of the proposed topology.
Key words： high鄄frequency link inverter； three鄄transistor push鄄pull structure； cycloconverter； zero鄄voltage
switching； sine pulse width and position modulation； secondary鄄side duty鄄cycle loss
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