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摘 要 

单相并网逆变器广泛应用在光伏发电系统、光伏储能系统以及电动汽车双向充电系统

等新能源系统中，高效率和高功率密度是其重要指标。为了实现高效率，研究人员在软开

关技术、变换器拓扑、多模式控制技术以及功率器件优化等方面做了大量的研究工作。本

文针对几百瓦至几千瓦的中小功率单相并网逆变器开展研究，从控制模式和电路拓扑等方

面入手进一步优化其转换效率。 

对于在光伏发电系统中使用的微型逆变器，权重效率是关键参数，即逆变器从轻载效

率到重载效率的加权平均。微型逆变器的传统控制策略较为单一，无法同时优化不同负载

条件下的效率。因此，本文针对工作在电流断续导通模式下的单相全桥并网逆变器，提出

了一种基于关断时间控制的变频控制策略，包括定关断时间控制策略和变关断时间控制策

略。基于这种控制策略，逆变器会根据瞬时功率的变化自动调整主功率管的关断时间，从

而调节开关频率和开关损耗，优化不同负载下的损耗以及整机的权重效率。基于所提出的

控制策略，本文给出了详细的参数设计流程，并进行了实验验证。 

电流断续导通模式可以有效调节逆变器的开关频率和开关损耗，但存在电感电流峰值

大的缺点，适用于小功率场合。相比之下，电流临界导通模式可以降低电感电流峰值，适

用于更大的功率等级，并且可以在不增加辅助电路的情况下实现软开关，提高逆变器效率，

因此受到广泛的关注和研究。然而采用电流临界导通模式的单相全桥并网逆变器在轻载下

开关频率高，开关损耗大，导致轻载效率偏低并影响到权重效率。为有效降低轻载下的开

关频率和开关损耗，本文提出了工作在电流临界导通模式下的单相 T 型并网逆变器，该电

路结合了软开关技术与多电平技术，具有零电压开通、等效开关频率低、开关损耗小、电

路结构和控制简单等特点，可有效提升逆变器的整体转换效率。本文分析了该电路及所述

控制策略的关键问题，提出了相应的解决方案，包括反向电感电流边界的修正、T 型桥臂

的 ePWM 模块配置以及直流母线电容的均压控制等。 

本文提出的单相 T 型并网逆变器可以有效提高半载和轻载的效率，然而基于电流临界

导通模式的电流三角波控制策略仍存在一些问题，影响输出电流的波形质量以及整体电路

的优化。为进一步优化电路性能，本文提出了一种适合单相 T 型并网逆变器的电流准梯形

波控制策略，该控制策略可应用于 T 型逆变器的过渡模式以降低过渡模式期间过高的开关

频率，减小开关频率的变化范围，优化电路设计，也可以进一步应用于整个工频周期，取

消多个工作模式的切换，使 T 型逆变器工作在统一的准梯形波模式，从而优化输出电流波
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形质量。 

关键词：单相并网逆变器，权重效率，轻载效率，效率优化，开关损耗，电流临界导

通模式，零电压开通，T 型逆变器，多电平，准梯形波 
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Abstract 

Single phase grid-tied inverter is widely used in renewable energy systems, such as 

photovoltaic power generation system, photovoltaic enegy storage system and electric vehicle bi-

directional charging system, and high efficiency and high power density are two important targets 

for the inverter. In order to achieve high efficiency, researchers have done a lot of work from four 

aspects, including soft switching technique, converter topology, control technique and power 

transistor optimization. This paper has done research on low-and-medium power single phase 

grid-tied inverters with power rangeing from several hundred watts to several kilowatts, in order 

to further inprove efficiency from aspects of control technique and converter topology. 

As for microinverters used in photovoltaic systems, the weighted efficiency is mainly 

focused, which means the efficiency from light load to heavy load should both be optimized. The 

conventional control methods for microinverters are simple and fixed, and can’t optimize the 

efficiency under different load conditions. Therefore, this paper proposes a variable frequency 

control method based on off-time control for a single phase full-bridge grid-tied inverter operating 

in discontinuous conducton mode, including fixed off-time control method and varied off-time 

control method. According to the proposed control method, the off-time of the freewheeling 

switch is adjusted automatically with the instantaneous power, so that the switching frequency 

and the switching losses are optimized under different loads and the weighted efficiency is 

improved. This paper gives a complete and detailed parameter design process for the proposed 

control method, and expetimental results are obtained for verification. 

Discontinious conduction mode can adjust switching frequency and swithicng losses 

effectively, but the peak inductor current is large, so it is only suitable for low-power applications. 

In comparison, the boundary conduction mode can reduce the peak inductor current and is suitable 

for higher power levels. Besides that, the boundary conduction mode can realize soft switching 

without adding auxiliary circuits and improve the efficiency, so it receives people’s attention and 

research. However, the single phase full-bridge grid-tied inverter operating in boundary 

conduction mode has high switching frequency and large switching losses in light load condition, 

so the light load efficiency is low and the weighted efficiency is impacted. In order to solve this 

problem, this paper proposes a single phase T-type grid-tied inverter operating in boundary 

conduction mode with corresponding control method. The circuit combines soft switching 

technique and multi-level technique, which features zero-voltage turn-on, low equivalent 

switching frequency, low switching loss and simple topology and control. As a result, the 

efficiency of the inverter can be improved. This paper emphasizes on some issues of the proposed 
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circuit, including the correction of the reverse inductor current boundary, the configuration of the 

ePWM module of the T-type leg and the voltage balancing of the DC bus capacitors. 

The proposed single phase T-type grid-tied inverter can improve light and half load efficiency, 

while the control method based on boundary conduction mode still has some problems that would 

impact the output current quality and the whole circuit optimization. In order to further improve 

the circuit performance, this paper proposes a trapezoid wave control method. It can be used in 

the transition mode of the T-type inverter to decrease the ultra high switching frequency, narrow 

the switching frequency range and optimize the circuit design. Furthermore, it can be used in the 

whole line cycle to cancel the mode transitions, so that the T-type inverter can work in a uniform 

operation mode. As a result, the waveform quality of the output current is optimized. 

Keywords: single phase grid-tied inverter, weighted efficiency, light load efficiency, efficiency 

optimization, switching loss, boundary conduction mode, zero voltage turn-on, T-type inverter, 

multi-level, trapezoidal wave 
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第一章 绪论 

本章首先介绍了单相并网逆变器在新能源领域的研究背景。在此基础上，本章针对单

相并网逆变器的效率优化问题进行了详细的研究综述，归纳总结出了四个研究方向。最后

介绍了本文的主要研究内容。 

1.1 研究背景 

能源是人类社会发展的重要物质基础，自 19 世纪以来，以石油、煤炭和天然气为代

表的化石能源成为了推动人类文明进步和社会经济发展的主要动力。然而化石能源的总量

是有限的且不可再生，人类对化石能源的巨大开采和消耗正在使其逐渐走向枯竭，由此带

来的能源危机也在深刻地影响着世界政治与经济。另一方面，化石能源的使用会产生温室

气体（二氧化碳）和其他有毒气体（一氧化碳、二氧化硫和烟尘等），从而导致温室效应和

大气污染，严重影响人类的生存环境。为了解决化石能源的这些问题，人们一方面在寻求

化石能源的清洁高效利用，另一方面也在积极探索新能源的开发使用，并希望能逐步取代

化石能源，实现可持续发展。 

新能源主要包括太阳能、风能、水能、生物质能、地热能、海洋能等，具有可再生性

和环境友好性。20 世纪 70 年代以来，各国政府高度重视新能源的开发利用，将新能源的

发展作为能源战略的重要组成部分，纷纷提出了明确的发展目标，积极出台相关政策和法

律法规，使新能源产业得到飞速发展，其中以风能、太阳能和生物质能发展速度最快，产

业前景也最好。 

光伏发电是太阳能利用的一种重要形式，以半导体界面的光生伏特效应为基本原理，

将太阳辐射能直接转换为电能馈入电网。相比于化石能源和其他新能源发电技术，光伏发

电技术具有一系列优势，例如发电形式简洁且无污染，太阳能资源无限且分布均匀，模块

化的结构便于建造安装、拆卸迁移，规模可大可小，易于扩容，光伏发电稳定、可靠，使

用寿命长，维护成本低[1]。 

自 20 世纪 90 年代后半期以来，在发达国家的大力推动下，世界光伏产业进入快速发

展期。90 年代末，美国和德国相继提出“百万太阳能屋顶计划”和“十万太阳能屋顶计

划”，以政策之力带动光伏产业发展。2004 年以后，以德国为首的发达国家推出政府补贴

政策，通过一段时间的扶持，使光伏发电取得产业规模和技术突破，进而推动其大规模商

业化应用。在此期间，光伏发电行业呈现强劲发展的态势，全球光伏发电装机容量快速增
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长，以德国、意大利、西班牙三国为代表的欧洲区域成为全球光伏装机需求的核心地区。

2011 年后，欧洲各国调整政府补贴政策，大幅降低政府补贴，欧洲市场迅速萎缩，因行业

急速扩张而出现的产能过剩导致供需失衡，再加上当时的欧债危机，光伏行业陷入暂时的

低谷。2013 年以后，中国和日本等国纷纷出台光伏补贴政策，光伏市场再次升温，中国、

日本、美国三国取代欧洲，成为全球光伏装机的主要增长区域，市场份额逐年攀升。图 1.1

是 2007 至 2017 年全球光伏发电装机和年新增装机情况，可以看到过去十年光伏产业保持

着高速发展的态势。图 1.2 是 2007 至 2017 年全球光伏装机容量按国别的分布情况，可以

看到光伏核心市场逐渐从欧洲转移向中日美，最终迈向全球化。 

 

图 1.1 2007 至 2017 年全球光伏发电装机和年新增装机情况[2] 

 

图 1.2 2007 至 2017 年全球光伏装机容量按国别的分布情况[2] 

光伏发电系统可分为两种类型，集中式发电和分布式发电。集中式光伏发电系统主要

是在广阔地面上安装的兆瓦级以上的大型地面电站，将光伏电能统一输送到高压输电系统，
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然后供给远距离负荷。其优点是光伏发电量大、出力稳定、单位发电成本低，缺点是占地

面积广，需要长距离输电线路送电入网，输电线路损耗、电压跌落、无功补偿等问题凸显。

分布式光伏发电系统主要是在用户所在场地或附近建设安装的兆瓦级以下的光伏发电系

统，遵循分散布局、就近利用的原则，以用户侧自发自用为主，多余电量上网[3]。分布式

发电根据装机规模大小还可以分为 10kW 以下的户用分布式发电和 10kW 到 1MW 的工商

业分布式发电。 

在日本和欧美国家，分布式光伏发电系统在整个光伏发电系统中占有较高的比例，德

国约为 80%，美国和日本约为 50%。我国目前仍以集中式的大型地面电站为主体，分布式

光伏的比重严重偏低。我国集中式发电所面临的困境是大型电站所在的西北地区具有丰富

的太阳能和土地资源，但是电力消纳能力有限，供远大于求。东南部发达地区用电需求很

大，但是受电网建设滞后、外送输电通道容量有限等因素的影响，很难实现大规模西电东

送。因此，近些年出现了比较严重的“弃光限电”现象。为了促进光伏产业的健康发展，

我国政府近年来出台了一系列政策法规和价格补贴，大力开拓分布式光伏发电市场，确定

就近接入、当地消纳的发展原则。《电力发展“十三五”规划》提出，到“2020 年，太阳

能发电装机达到 1.1 亿千瓦以上，分布式光伏 6000 万千瓦以上”。分布式光伏发电已经

成为我国光伏产业发展的重点，具有巨大的市场潜力。 

本文所研究的单相并网逆变器适用于分布式光伏发电中功率等级在几百瓦至几千瓦

的家庭户用系统，如图 1.3 所示。户用型光伏并网发电系统主要由三部分构成：光伏面板、

单相并网逆变器和电网。光伏面板安装在家庭用户的屋顶上，面板的数量决定了功率等级。

单相并网逆变器可以选择几百瓦的微型逆变器或者几千瓦的组串式逆变器。单相并网逆变

器具备最大功率跟踪和并网电流波形控制的功能，功率因数为 1。产生的电能可以卖给电

网获得经济收益，也可以就地供应用户负载。当光伏发电电量不足的时候，则由电网供应

用户负载。 

 

图 1.3 户用型光伏发电并网系统 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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户用型光伏并网发电系统是单相并网逆变器的重要应用场合，在此基础上，光伏+储

能的户用系统是目前光伏发电与储能技术相结合的一个研究热点，这与光伏发电的特点以

及市场行情密切相关。首先，光伏发电完全依赖于太阳光照射，产生的电能具有明显的随

机性、间歇性和波动性，这对于电网运行和用户负载都是不利的。其次，白天太阳光充足，

但是家庭用电量很低，光伏系统只能将产生的电送入电网。到了晚上，光伏系统停止工作，

家庭用电量骤增，此时只能再从电网取电供应负荷。这样光伏发电的自发自用率很低，大

量的电低价卖给电网再从电网高价买电并不经济划算。最后，随着 2018 年“531 光伏新

政 ”的颁布，国家大幅降低光伏补贴，对光伏企业造成深远影响，光伏产业的优化转型

迫在眉睫。在户用型光伏系统中加入储能设备，可以很好地解决上述问题。储能设备可以

将白天产生的多余电量先储存起来，等到需要用电的时候再释放出来，最大限度地利用电

能，提高光伏系统的自发自用率，减少发电波动性对电网的影响。由于卖给电网的电价低

于从电网买电的电价，提高自发自用率可以带来更多的经济收益，使光伏发电更加具有市

场竞争力。 

  

 

图 1.4 光伏+储能户用系统的三个典型结构。(a)共交流母线结构，(b) 共直流母线结构，

(c) 共光伏母线结构。 
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不同于传统光伏系统中的并网逆变器，单相并网逆变器作为储能逆变器应用于光伏+

储能的户用系统时需要具备能量双向流动能力。根据蓄电池在户用型光伏系统中的位置，

可以分为三个典型的结构[4]，如图 1.4 所示。图 1.4(a)是共交流母线结构。光伏面板经过四

级变换向蓄电池充电，蓄电池经过两级变换向负载放电，效率较低，适合在已安装光伏系

统的场合外加储能设备。图 1.4(b)是共直流母线结构。光伏面板经过两级变换向蓄电池充

电，蓄电池经过两级变换向负载放电，效率较高，成本较低，是目前比较常用的结构。图

1.4(c)是共光伏母线结构。光伏面板经过一级变换向蓄电池充电，蓄电池经过三级变换向负

载放电。在这三种结构中，储能逆变器（双向 DC/AC 逆变器）都起到重要的作用。 

单相并网逆变器另一个应用场合是电动汽车 V2G 技术中的双向充电机，类似于储能

逆变器。随着世界汽车产业的迅猛发展，传统燃油汽车带来的能源消耗问题和环境污染问

题日益严重，引起人们的深切关注。相比于传统燃油汽车，电动汽车以电力为动力，不需

要消耗石油资源，运行过程清洁无污染，不会排出尾气，有利于改善空气质量。因此，近

些年来世界各国大力发展电动汽车产业，希望在未来逐步取代传统燃油汽车，以此来应对

能源危机和环境污染的挑战。 

电动汽车内置大容量动力电池，可以看作是可移动的分布式储能单元。据统计，电动

汽车一天中的大部分时间都处于闲置状态，当大量电动汽车同时接入电网时，储能容量十

分可观。电动汽车的储能特性对于现代电网具有重要意义，V2G（Vehicle to Grid）技术由

此应运而生。它是控制电动汽车与电网之间能量双向流动的技术，将电动汽车作为储能装

置，根据电网发电与用电的状况，有秩序地对闲置的电动汽车进行充放电，从而优化电网

性能。V2G 技术是一项涵盖了电力电子技术、通信技术、调度和计量技术、需求侧管理等

的高端综合应用技术[5]，其中充电机作为电动汽车与电网能量交互的桥梁，是 V2G 技术的

硬件基础，因此受到广泛关注和研究[6]-[11]。 

根据安装位置的不同，充电机可分为车载充电机和非车载充电机。车载充电机安装在

汽车内部，可在任何有电源接口的地方充电，由于受空间、重量、成本的限制，功率等级

较低，充电速度较慢。非车载充电机安装在车外的固定位置，功率大，充电速度快。 

根据能量流动方向的不同，充电机可分为单向充电机和双向充电机。单向充电机的技

术比较成熟，控制策略相对简单，在成本、重量、体积等方面都比双向充电机有优势，但

是不能向电网馈电，无法实现 V2G。双向充电机可以实现 V2G，具有很高的研究价值。常

见的车载双向充电机采用两级结构，如图 1.5 所示。前级是与电网相连的双向 AC/DC 电

路，负责整流和逆变，优化网侧功率因数；后级是与电池相连的双向 DC/DC 电路，负责

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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调节电池充放电的电流。单相并网逆变器通过控制实现能量双向流动，就可以作为与电网

相连的双向 AC/DC 电路。 

 

图 1.5 两级结构的车载双向充电机 

综上所述，新能源产业是当今能源发展的热门产业，而单相并网逆变器在新能源产业

中有广阔的应用场景，其中包括户用型光伏并网发电系统、户用型光伏+储能的并网发电

系统以及电动汽车中的双向充电机。 

1.2 高效率并网逆变器的研究综述 

高效率一直是电力电子变换器追求的目标之一，对于并网逆变器也是一样。近些年来，

学术界和工业界已经做了大量的工作来提高并网逆变器的效率，所采用的技术手段多种多

样，很难用统一的标准对这些方法进行分类。本节归纳了前人的工作，总结出四个主要的

研究方向，分别是从软开关技术、变换器拓扑、控制技术以及功率器件优化的角度来提高

效率，如图 1.6 所示。这四个方向未必能涵盖效率优化的所有技术手段，但是代表了人们

的主要研究方向。此外，这四个方向的技术可以相互兼容叠加，使研究更加丰富深入，对

于技术的创新具有一定启发性。下面对这四个研究方向逐一进行论述。 

 

图 1.6 并网逆变器效率优化的四个主要方向 

1.2.1 软开关技术 

传统的全桥并网逆变器工作在电流连续导通模式下的硬开关状态，功率管的开关损耗

双向
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变换器
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DC/DC
变换器

电网
汽车
电池

能量双向流动

并网逆变器
效率优化
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很大，这使得变换器的高效率和高功率密度成为一对矛盾。若要保持高效率，就要降低开

关频率以减少开关损耗，但是这会增大无源元件的体积，导致功率密度降低；反之，若要

提高功率密度，就要提高开关频率来减小无源元件的体积，但是这又会增加开关损耗，降

低效率，同时也增加了功率管散热的难度。由此可见，若要同时提高逆变器的效率和功率

密度，降低功率管的开关损耗是关键。 

软开关技术正是为降低功率管的开关损耗而提出的。它通过在主功率电路中增加无源

或有源的辅助电路，利用电感和电容的谐振为功率管的开关瞬间提供零电压或零电流的软

开关环境，从而降低开关损耗。在逆变器中，根据辅助电路产生谐振的位置，可以将软开

关分为三类，分别是直流侧谐振软开关、极谐振软开关以及负载侧谐振软开关。 

A．直流侧谐振软开关 

直流侧谐振软开关的原理示意如图 1.7 所示，它是将辅助电路加在输入直流电源和逆

变桥之间，利用辅助电路的谐振特性，将逆变桥侧的直流母线电压谐振到零，从而给逆变

桥创造零电压开关的条件。根据直流母线电压谐振的特点，又可分为全谐振、带钳位的全

谐振和准谐振三种类型。全谐振是指直流母线电压一直处于谐振状态，准谐振是指直流母

线电压只在开关动作时才谐振，也称半谐振。图 1.8 给出了这些类型的典型电路结构。 

 

图 1.7 直流侧谐振软开关的原理示意图 

全谐振类型的典型电路结构如图 1.8(a)所示，它是由 Divan 教授提出的最早的、最基

本的谐振直流环节逆变器（Resonant DC-Link Inverter，RDCL）[12]。之所以称为全谐振，

是因为在辅助管的帮助下，谐振电感和谐振电容全时间不断地谐振。谐振期间，辅助管关

断，当母线电压谐振到零时，辅助管导通一小段时间，将电压钳位在零电位，给逆变桥臂

提供零电压开关的条件。与此同时，直流电源给谐振电感补充能量，以保证下一个谐振周

Vdc

辅助电路

Vbus

全谐振

带钳位的全谐振

准谐振

Vdc

Vdc

Vdc

Vdc
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期母线电压能可靠地谐振到零，从而在逆变桥侧得到持续的高频脉冲电压。这个电路的提

出激发了学术界对软开关逆变器的研究热情，具有里程碑式的意义，但是其本身具有明显

的缺点。第一，根据 LC 串联谐振的原理，谐振电容的电压峰值会超过直流母线电压的两

倍，开关管的电压应力很大。第二，逆变桥侧不再是恒定的直流电压，而是一系列高频脉

冲。为了实现零电压开关，逆变桥的开关动作必须选在母线电压谐振到零的时刻，因此常

规的 PWM 调制方法无法适用，而要使用离散脉冲调制（Discrete Pulse Modulation, DPM），

但是这会给输出电压带来低频谐波[13]。 

带钳位的全谐振类型的典型电路结构如图 1.8(b)所示，它被称作有源钳位谐振直流环

节逆变器（Active Clamp Resonant DC-Link Inverter，ACRDCL）[14]，是为解决全谐振类型

电压应力过高的问题而提出的。它的工作原理与 RDCL 逆变器类似，也是直流母线全程一

直在谐振，只是当直流母线电压谐振超过电源电压后会通过辅助管和钳位电容被钳位，从

而降低逆变桥的电压应力。它仍需使用离散脉冲调制，因此也存在输出电压低频谐波难以

滤除的问题。 

准谐振类型与前两类全谐振类型不同，全谐振类型的直流母线一直在谐振，而准谐振

类型的直流母线在多数时候都不发生谐振，等于直流源电压，只有在逆变桥发生开关动作

的时候才启动辅助电路产生谐振，将直流母线电压谐振到零，提供零电压或零电流的开关

条件。因此，准谐振类型克服了上述所说的全谐振类型的两个缺点。一方面准谐振类型的

直流母线电压不超过直流源电压，逆变桥的电压应力与传统硬开关的一样。另一方面，辅

助电路制造谐振的时刻可自由选择来配合逆变桥开关动作的时刻，这样传统逆变器的各种

成熟的 PWM 调制方法都可以被使用。基于这些好处，准谐振类型得到了更加广泛深入的

研究，相关的电路拓扑有很多，文献[15]-[16]对此有大量论述，图 1.8(c)-(f)仅列出了少数

几种典型的电路结构。图 1.8(c)[17]和图 1.8(d)[18]将开关管串在母线回路里，从而可以断开

电压源和直流母线，给后面的谐振创造条件。图 1.8(e)[19]和图 1.8(f)[20]则将谐振电感串联

在母线回路里，使输入具有电流源的特性，给后面的谐振创造条件。 
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图 1.8 直流侧谐振软开关的几个典型电路 

B．极谐振软开关 

极谐振软开关的原理示意如图 1.9 所示，所谓“极”，是指逆变桥臂的中点（PWM 

pole）。极谐振软开关的直流母线电压始终等于直流源电压，它的谐振发生在逆变桥臂的中

点。辅助电路连接到逆变桥臂的中点，对其呈现出电流源的特性，并与桥臂开关管的输出

电容构成谐振回路，通过逆变桥臂中点的谐振使开关管上的电压或者电流为零，从而创造

软开关的条件。 

 

图 1.9 极谐振软开关的原理示意图。(a)主管开通过程，(b)主管关断过程。 

具体来说，图 1.9(a)描述了逆变桥臂从下管二极管续流到上管主管开通的开通过程。

如果是传统硬开关，换流会从①直接到③，这样上管是在电流强制切换的情况下硬开通，

再加上二极管的反向恢复，上管开通损耗会很大。如果在桥臂中点增加辅助电路，那么换

流会从①先到②再到③。下管二极管中的电流会先全部切换到辅助电路里面，这样上管可

以在零电流（甚至零电压）的情况下软开通，随后辅助电路中的电流再全部转移到上管中，

上管的开通损耗大大减小。图 1.9(b)描述了逆变桥臂从上管主管关断到下管二极管续流的

关断过程，与开通过程类似。如果是传统硬开关，换流会从①直接到③，这样上管是在大

电流的情况下硬关断，关断损耗比较大。如果有辅助电路参与，换流会从①先到②再到③。

上管在关断前电流会先全部转移到辅助电路里，这样上管可以在零电流的情况下软关断，

随后辅助电路中的电流再全部转移到下管的二极管续流。无论是开通过程还是关断过程，
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功率电流都会暂时切换到辅助电路，从而给桥臂的开关动作提供一个零电流（甚至零电压）

的环境。 

极谐振软开关可以分成两类，一类是零电压转换（zero voltage transition, ZVT），一类

是零电流转换（zero current transition, ZCT）。零电压转换主要是实现桥臂主管的零电压开

通，而它的关断是通过开关管并联的缓冲电容降低 dv/dt 来减少关断损耗。因此零电压转

换比较适合开通损耗大、关断损耗小的情况，比如开关管采用多子器件（功率 MOSFET）

的场合。文献[21]-[22]对零电压转换的概念有详细的叙述。零电流转换可以实现桥臂主管

的零电流开通与关断，更加适合关断损耗很大的情况，比如开关管采用少子器件（IGBT）

的场合。由于拖尾电流的存在，关断损耗很大，零电流关断可以大大减小关断损耗。文献

[23]对零电流转换的概念有详细的叙述。 

 

图 1.10 极谐振软开关的几个典型电路 

文献[15]对极谐振软开关的拓扑有详细论述，图 1.10 给出了极谐振软开关的一些典型

电路。图 1.10(a)[24]、图 1.10(b)[21]、图 1.10(c)[25]属于 ZVT 类型，辅助电路通过电感与逆变
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桥臂中点相连，辅助电感与逆变桥开关管的输出电容构成谐振回路，通过辅助电路产生的

电压激励带来谐振，从而实现主管的零电压开通。图 1.10(d)[26]和图 1.10(e)[27]属于 ZCT 类

型。ZCT 的原理最初在 boost 电路上得以实现[28]，当时只是实现了零电流关断。在此基础

上，[29]提出了新的控制方法，同时实现了零电流开通和关断。[26]成功地将 ZCT 用在了

逆变器中（图 1.10(d)），但是每个逆变桥臂支路需要两个辅助开关。为减少辅助电路的复

杂度，[27]提出了新的拓扑，每个逆变桥臂支路仅需要一个辅助开关和两个二极管（图

1.10(e)）。图 1.10(f)[30]属于 ZVZCT 类型，可以同时实现零电压零电流的转换。 

C．负载侧谐振软开关 

负载侧谐振软开关有时也被算作极谐振软开关的一种，因其工作模式比较特别，在一

些场合有较广泛的应用，这里单独算作一类。与前两类软开关不同，负载侧谐振软开关不

需要增加辅助电路，而是利用主功率电感和桥臂上下管输出电容之间的谐振来实现开关管

的零电压或零电流开通。图 1.11 给出了负载侧谐振软开关的原理示意和一个工频周期内

的电感电流波形。以工频正半周为例，传统硬开关工作于电流连续导通模式，只有①充电、

②续流两个过程，桥臂上管作为主管处于硬开通状态。为了在桥臂中点制造谐振，使上管

实现零电压开通，主功率电感的续流电流必须下降到零甚至反向，这样续流管关断时主功

率电感才会与桥臂上下管的输出电容发生谐振③，通过谐振使上管输出电容的电荷回馈到

电源里，从而产生零电压开通的条件[95]。由此可见，负载侧谐振软开关为了在不增加辅

助电路的情况下实现软开通，改变了桥臂输出的传统 PWM 工作模式，使主功率电感的电

流在每个开关周期都强制下降到零甚至反向。 

 

图 1.11 负载侧谐振软开关的原理示意图 

负载侧谐振软开关的这种工作模式介于电流连续导通模式和电流断续导通模式之间，

通常被称作电流临界导通模式。[95]称其为 BCM（boundary conduction mode），[42]称其为

CRM（critical conduction mode），[43]称其为 TCM（triangular conduction mode），叫法有所

不同，工作原理类似，都要求电感电流下降到零甚至有一定反向。这种工作模式有几个特

Vdc

  

  

   vds

电感电流
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点： 

（1）传统的逆变器工作在电流连续导通模式。对于 400V 的直流母线，逆变桥臂通常

只能使用 IGBT，不能使用功率 MOSFET。因为 IGBT 内部配有快恢复二极管，而功率

MOSFET 的体二极管反向恢复很差，无法在桥臂中硬开关工作。然而 IGBT 的开关速度较

慢，还有拖尾电流，开关损耗较大，无法实现高频化，功率密度不能提升。电流临界导通

的工作方式减小甚至消除了续流管体二极管的反向恢复对主管开通造成的影响（电压电流

过冲以及开通损耗），使得功率 MOSFET 可以用在桥臂之中，开关速度提升，开关损耗减

小，为高频化提供了可能性。 

（2）因为主功率电感的电流在每个开关周期都下降到零，所以电感电流纹波很大，

电流峰值是电流平均值的两倍，器件的电流应力比较大，导通损耗比较大。因此这种模式

适合功率较小的场合，一般在几百瓦到几千瓦之间。 

（3）电流临界导通模式属于变频工作方式。当逆变器工作在该模式下时，开关频率

在半个工频周期内会一直变化，并且随着负载的减小而大幅提高，从而使得轻载的开关损

耗很大，轻载效率偏低。因此在全负载范围内的效率优化（尤其是轻载效率的优化）是一

个重要课题。 

负载侧谐振软开关首先在 DC-DC 变换器中有成熟的应用，随后在 PFC（power factor 

correction）电路中有大量的应用[31]-[35]。弗吉尼亚理工的研究人员对 CRM 的 PFC 电路有

广泛而深入的研究，尤其是他们使用新型宽禁带器件将开关频率推到几百千赫兹甚至兆赫

兹级别，大大缩小了无源器件的体积，功率等级涵盖几百瓦的小型通信电源到 6.6kW 的电

动汽车充电机[36]-[42]。Kolar 教授的团队在这方面也有具有代表性的研究[43]-[45]。[46]对 CRM

的图腾柱 PFC 有详细的论述。[47]则将 CRM 这种工作模式应用在半桥 PFC 上，由于每次

电流回路里只有一个开关管，导通损耗较小，电路效率很高。 

对于逆变器，负载侧谐振软开关主要应用于几百瓦的微型逆变器，常见的又可分为两

类拓扑。一类是单级结构的反激逆变器[82]-[94]，另一类是两级结构的微型逆变器[95]-[103]，前

级负责隔离和升压，常用 LLC 电路，后级负责逆变，常用全桥结构。 

1.2.2 变换器拓扑 

传统的并网逆变器采用全桥拓扑，它在转换效率、功率密度以及共模漏电流等方面的

优化空间有限。通过改变主功率电路的拓扑结构，可以在这些方面带来新的提升。常见的

变换器拓扑的改变主要有两大类，第一类是特别针对非隔离的光伏逆变器，首要解决的是

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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共模漏电流的问题，在此基础上最大限度提升效率；第二类是采用多电平技术，主要是提

高功率密度和效率。下面对这两类分别进行论述。 

第一类首要是解决非隔离光伏逆变器的共模漏电流问题，在此基础上尽量保证高效率。

在这方面，逆变器公司已经提出了不少经典拓扑，申请了专利并且投入商业使用。文献[48]-

[51]对此进行了广泛而细致的综述。图 1.12 给出了几种最具代表性的拓扑。 

 

图 1.12 抑制共模漏电流的几种典型拓扑。(a)H5 结构，(b)HERIC 结构，(c) Ingeteam 公

司提出的结构，(d)H6 结构。 

图 1.12(a)被称为 H5 结构，由 SMA 公司在 2005 年提出并申请专利[52]。在直流正母

线上增加一个开关管，可以在电感续流的时候切断直流侧与交流侧的连接，从而切断共模

电流的回路。S1（S3）工频动作，S5 和 S4（S2）同步高频动作。正半周时，S1 常通，S3

和 S2 常关，S5 和 S4 开通时，电流流经 S5、S1 和 S4 给电感充电，S5 和 S4 关断时，电

流流经 S1 和 S3 的反并二极管给电感续流；负半周时，S3 常通，S1 和 S4 常关，S5 和 S2

开通时，电流流经 S5、S3 和 S2 给电感充电，S5 和 S2 关断时，电流流经 S3 和 S1 的反并

二极管给电感续流。 

图 1.12(b)被称为 HERIC 结构，由 Sunways 公司在 2006 年提出并申请专利[53]。在桥
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臂交流侧增加一个双向开关，可以在电感续流的时候切断直流侧与交流侧的连接，从而切

断共模电流的回路。S5（S6）工频动作，S1（S2）和 S4（S3）同步高频工作。正半周时，

S2、S3 和 S6 常关，S5 常通，S1 和 S4 导通时，电流流经 S1 和 S4 给电感充电，S1 和 S4

关断时，电流流经 S5 和 S6 的反并二极管给电感续流；负半周时，S1、S4 和 S5 常关，S6

常通，S2 和 S3 导通时，电流流经 S2 和 S3 给电感充电，S2 和 S3 关断时，电流流经 S6 和

S5 的反并二极管给电感续流。 

图 1.12(c)的结构由 Ingeteam 公司提出并申请专利[54]-[55]。在直流正负母线上的开关

管（S5 和 S6）可以在电感续流的时候切断直流侧与交流侧的连接，从而切断共模电流的

回路。S1（S2）和 S4（S3）工频动作，S5 和 S6 同步高频动作。正半周时，S1 和 S4 常

通，S2 和 S3 常关，当 S5 和 S6 导通时，电流流经 S5、S1、S4 和 S6 给电感充电，当 S5

和 S6 关断时，电流流经 S4 和 S2 的反并二极管或者 S1 和 S3 的反并二极管给电感续流；

负半周时，S2 和 S3 常通，S1 和 S4 常关，当 S5 和 S6 导通时，电流流经 S5、S3、S2 和

S6 给电感充电，当 S5 和 S6 关断时，电流流经 S3 和 S1 的反并二极管或者 S2 和 S4 的反

并二极管。两个二极管不参与工作，只是为了将 S5 和 S6 钳位到母线中点。 

图 1.12(d)被称为 H6 结构，在文献[56]中被提出。S4（S3）工频动作，S1（S2）和 S6

（S5）同步高频动作。正半周时，S4 常通，S3、S2、S5 常关，S1 和 S6 导通时，电流流

经 S1、S4 和 S6 给电感充电，S1 和 S6 关断时，电流流经 S4 和 D1 给电感续流；负半周

时，S3 常通，S4、S1 和 S6 常关，S2 和 S5 导通时，电流流经 S2、S3 和 S5 给电感充电，

S2 和 S5 关断时，电流流经 S3 和 D2 给电感续流。 

第二类主功率拓扑的改变是采用多电平技术来提高逆变器的效率和功率密度。一直以

来，多电平技术广泛应用于中高压场合，主要解决的是中高压场合功率半导体器件耐压等

级不够以及 dv/dt 过大等问题。近些年来，多电平技术也开始应用于低压场合[57]，其主要

解决的是效率和功率密度等问题。使用更多的半导体器件，增加更多的电平数，可以提高

等效开关频率，减小电感体积，优化效率。多年来，学术界和工业界对于多电平技术的发

展做出了巨大的努力，也得到了丰硕的成果，文献[58]-[61]对此有广泛而细致的综述。下

面对一些最具代表性和实用性的多电平拓扑进行讨论。 

图 1.13 中的拓扑可以被统称为中点钳位型多电平结构（neutral point clamp，NPC），

因为其桥臂中点输出的电位可以被钳位到直流母线的中点。中点钳位型结构在实际产品中

使用较多，并且还有相应的功率模块将一个桥臂的器件集成在一起。 

图 1.13(a)被称作二极管中点钳位型结构（diode NPC, DNPC），由 A.Nabae 等人在 1981
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年提出[62]，是中点钳位型多电平中最经典的结构。其中 S1 和 S3 互补工作，S2 和 S4 互补

工作，同一时间内桥臂上有且只有两个管子开通。当 S1 和 S2 开通时，桥臂中点被连接到

正母线；当 S2 和 S3 开通时，桥臂中点被钳位到母线中点，如果电流流出桥臂，D1 和 S2

导通，如果电流流入桥臂，D2 和 S3 导通；当 S3 和 S4 开通时，桥臂中点被连接到负母

线。 

图 1.13(b)被称作有源中点钳位型结构（active NPC, ANPC）[63]，是在二极管中点钳位

型结构的基础上改进，将两个二极管换成开关管。通过控制模式的优化，可以将损耗均匀

地分布在每个半导体器件上，有利于变换器的热设计以及功率等级的提高。文献[64]在

ANPC 的基础上，将 S1、S4、S5、S6 使用低导通损耗的硅器件工频工作，将 S2 和 S3 使

用低开关损耗的 SiC MOSFET 高频工作，在限制成本的情况下实现了很高的效率。 

图 1.13(c)被称作 T 型结构（T-type 或者 TNPC）[57]，它是通过一个双向开关将桥臂中

点和直流母线中点连接在一起。前两种中点钳位结构，每个开关管承受一半的直流母线电

压，而对于 T 型结构，上下管承受全部直流母线电压，中间的双向管承受一半的直流母线

电压，因此 T 型结构更适合低压场合。此外，对于前两种中点钳位结构，电流每时每刻都

会流过两个功率器件，而对于 T 型结构，电流有时只流过一个功率器件，因此其导通损耗

更小。 

 

图 1.13 中点钳位型多电平结构。(a)二极管中点钳位型结构，(b)有源中点钳位型结构，

(c)T 型结构。 

图 1.14(a)被称为级联 H 桥多电平结构，由 H.Baker 等人在 1975 年提出[65]。它是由多

个两电平 H 桥单元级联而成，每个 H 桥由一个独立直流电源供电。单个 H 桥的输出可以

是+Vdc、0、-Vdc，桥臂输出等于所有 H 桥输出的叠加。它的优点是，在相同电平数下所需
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的器件较少，和其他几种多电平结构相比不需要大量的钳位二极管和飞跨电容，易于模块

化设计，便于扩容。它的缺点是需要多个独立直流电源供电。 

图 1.14(b)被称作飞跨电容型多电平结构（flying capacitor, FC），是由 T.A．Meynard 和

H．Foch 在 1992 年提出[66]。它不是将桥臂中点直接连接到直流母线中点，而是通过电容

的串联实现桥臂中点电压的钳位。其中 S1 和 S4 互补工作，S2 和 S3 互补工作，从而避免

电容被短路。当 S1 和 S2 开通时，桥臂中点被连接到正母线；当 S1 和 S3 开通，或者 S2

和 S4 开通时，桥臂中点被钳位到直流母线中点电压；当 S3 和 S4 开通时，桥臂中点被连

接到负母线。飞跨电容型结构和中点钳位型结构相比，省去了钳位二极管，但是使用了钳

位电容，电容的预充电和均压都会给控制增加复杂度，而且电容本身寿命短、可靠性低、

体积大，因此飞跨电容型结构在实际产品中使用较少。然而近年来，solaredge 公司在这个

结构上取得了成功的应用，实现了很高的效率和功率密度[67]。 

 

图 1.14 两种多电平结构。(a)级联 H 桥多电平结构，(b)飞跨电容型多电平结构。 

上述讨论的多电平结构不局限于三电平，可以发展为更多的电平。然而随着电平数的

增加，电路均压问题不易解决，电路控制的复杂度增加，可靠性降低。因此为了兼顾成本、

电路复杂度以及可靠性等多方面因素，目前多电平技术主要采用三电平。此外，这些多电

平桥臂可以用在半桥结构[68]-[69]、全桥结构[70]-[71]、混合桥结构[72]-[79]以及单桥臂加工频换向

桥结构[80]-[81]中，如图 1.15 所示。半桥结构如图 1.15(a)所示，只使用一个多电平桥臂，将

电网另一端连接到直流母线的中点，避免了共模电位的跳变和共模电流的产生，使用的器

件数最少，但是电平数也最少，每个分压电容上都要承受全部的母线电压，开关管的电压

应力也是其他结构的两倍。全桥结构如图 1.15(b)所示，使用两个多电平桥臂，电平数增多，

电路控制的自由度大大增加，但是使用的开关管也最多，成本较高。混合桥结构如图 1.15(c)
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所示，使用一个多电平桥臂加上一个两电平工频换向桥臂，它产生的电平数与全桥结构相

同，但是使用的器件更少，结构更加简单。单桥臂加工频换向桥结构类似两级结构，如图

1.15(d)所示，前级是一个 DC/DC 的多电平桥臂，后级是一个工频换向桥，将交流电网电

压转换成正向馒头波，这样简化了前级电路的工作。 

 

图 1.15 含有多电平桥臂的几种拓扑结构。(a)半桥结构，(b)全桥结构，(c)混合桥结构，

(d)单桥臂加工频换向桥结构。 

1.2.3 控制技术 

电力电子变换器的损耗大体可分为功率管的导通损耗和开关损耗、磁性元件的损耗以

及其他元器件和辅助电路的损耗，变换器效率优化的原则是尽量降低这些损耗中的主要损

耗。但是变换器在不同工况（平均功率和瞬时功率）下的主要损耗是不同的，比如重载时

功率管的导通损耗是主要损耗，轻载时功率管的开关损耗是主要损耗。而针对不同损耗的

效率优化往往需要不同的工作模式，这就给全负载范围内的效率优化带来了矛盾。传统变

换器往往采用单一工作模式，这样的好处是控制简单。但是单一的工作模式只能在局部的

工况下实现效率的最优，并不能在所有工况下充分提升变换器的效率。所以针对一些应用

场合，要求变换器在全负载范围内都保持较高的效率，单一的工作模式显然不是最优设计。 

多模式控制的思想正是为了优化变换器在不同工况下的效率而提出的。其特征是在变

换器原有拓扑和工作原理的基础上，根据平均功率和瞬时功率的变化给电路采用不同的工

作模式，使其在不同的工况下总能达到效率的最优。它的好处是不需要改变电路原有拓扑

或者增加额外的硬件，只需要改变电路的控制方法就可以提升效率，尤其适合那些要求全

负载范围内都保持高效率的应用场合。 

多模式控制在 DC/DC 和 PFC 变换器中已经有商业化的应用，主要是针对小功率场合，

根据负载的变化来调节开关频率，从而提升轻载效率。图 1.16 给出了典型的多模式控制示

意图，三个坐标轴分别是开关频率、瞬时功率和时间。根据瞬时功率的大小，变换器被分

成了几个工作模式：①当瞬时功率很大时，开关频率固定在最高频率，此时的能量传输效
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率最高；②当瞬时功率降低到一定程度时，变换器进入线性降频区，此时开关损耗在总损

耗中所占比例逐渐升高，通过降频可以有效提升效率；③当瞬时功率进一步降低到很低的

水平时，开关频率固定在最低频率，避免可听见的噪声；④最后一个阶段变换器进入间歇

模式（burst mode），降低待机损耗。对 DC/DC 变换器来说，平均功率等于瞬时功率，因

此控制相对简单，直接根据平均功率就可以决定工作模式。对 PFC 变换器来说，平均功率

不等于瞬时功率，所以平均功率不能准确地描述 PFC 变换器在某一时刻的负载状况。从图

1.16 中可以看到，即便在特定的平均功率下，PFC 变换器的瞬时功率在半个工频周期内仍

然会从零到达峰值再回到零，从很短的时间间隔来看，可以认为变换器经历了从轻载到重

载再到轻载的过程，因此瞬时功率才能准确代表 PFC 变换器在某一时刻的负载状况。这

样，为了在每个时间区域内都能实现效率的优化，PFC 变换器在半个工频周期内需要根据

其瞬时功率的变化采用多个工作模式[31]。 

 

图 1.16 DC/DC 和 PFC 变换器的多模式控制示意图 

 

图 1.17 半个工频周期内逆变器的主要损耗及相适应的工作模式 

多模式控制在逆变器场合多用于微型逆变器，具体的效率优化分为两个维度，一个是

平均功率的维度，另一个是瞬时功率的维度。在不同的平均功率下，变换器可以采用不同
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的工作模式，而针对某一特定平均功率，变换器在半个工频周期内又可以根据瞬时功率的

变化采用不同的模式组合。微型逆变器通常有两种工作模式可以选择：电流临界导通模式

（BCM）和电流断续导通模式（DCM）。图 1.17 给出了半个工频周期内随着瞬时功率的变

化逆变器的主要损耗以及相适应的工作模式。当瞬时功率较大时，导通损耗是主要损耗，

此时单路或双路 BCM（DCM）模式可以降低导通损耗，优化效率；当瞬时功率较小时，

开关损耗和驱动损耗是主要损耗，此时单路 DCM 模式可以通过降频来减小损耗，优化效

率。 

 

图 1.18 根据瞬时功率得到的多模式控制策略 

基于上面对逆变器损耗的分析，人们得到了一系列研究成果。文献[82]-[88]针对单路

或双路反激逆变器提出了多模式的控制策略，如图 1.18(a)所示。当处于重载时，变换器在

半个工频周期内采用两种工作模式。接近交流电压峰值时，瞬时功率大，此时采用 BCM

模式，接近交流电压过零点时，瞬时功率小，此时采用 DCM 模式。随着负载的减轻，BCM

模式的区间逐渐减小。当进入轻载时，变换器只工作在 DCM 模式。文献[89]-[90]针对两

路交错并联的反激逆变器提出了多模式的控制策略，如图 1.18(b)所示。变换器始终工作在

DCM 模式，当瞬时功率高于设定值时，采用两路工作效率更高，当瞬时功率低于设定值

时，采用单路工作效率更高。文献[91]也使用类似的策略，只是电路采用 BCM 模式。文献

[92]-[94]针对两路交错并联的反激逆变器采用了更多的切换模式来优化效率，控制过于复

杂。 

除了反激逆变器，在全桥逆变器中人们也尝试了多模式控制策略。文献[99]-[103]都采

用了双区域（dual zone）控制策略，如图 1.19 所示。接近电压过零点时，瞬时功率小，开

关频率高，此时增大电流纹波可以有效降低开关频率和开关损耗（Ⅰ区）；接近电压峰值

DCM DCMBCM

DCM DCMBCM

DCM

重载

半载

轻载

DCM DCMDCM

DCM DCMDCM

DCM

重载

半载

轻载

DCM

DCM

1路

2路

1路

2路

1路

(a) (b)仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                        第一章 绪论 

20 

时，瞬时功率大，电流峰值高，此时减小电流纹波可以降低导通损耗（Ⅱ区）。当负载较重

时，Ⅱ区所占比例较大，随着负载的减小，Ⅱ区所占比例也逐渐减小，从而自动优化效率。

最后，文献[104]针对全桥逆变器提出了固定峰值电流的变频 DCM 工作模式，开关频率随

瞬时功率的变化自动调节，大大提升了变换器在全负载范围内的效率。 

 

图 1.19 双区域控制策略 

1.2.4 功率器件优化 

功率半导体器件是电力电子变换器的核心元件，其特性直接决定着变换器的性能，因

此对功率半导体器件本身的优化将会直接提升变换器的效率。目前工业界主流的功率半导

体器件是以硅材料为基础的硅器件。经过数十年的发展，硅器件的性能可靠而优越，成本

越来越低，在工业应用中取得了极大的成功。然而硅材料的开发利用快要接近极限，随着

人们对变换器性能的要求不断提高，传统硅器件已经无法满足人们的需求，并逐渐成为限

制变换器性能的瓶颈。在这个背景下，采用新型宽禁带器件代替传统的硅器件成为功率器

件优化的主流方向。在学术界，对于以碳化硅器件和氮化镓器件为代表的宽禁带器件已经

有了广泛而深入的研究。一方面是对宽禁带器件自身特性的研究，包括开关特性、驱动特

性等[105]-[112]，另一方面是将宽禁带器件应用在 DC/DC、AC/DC 以及 DC/AC 等变换器中，

实现变换器效率的显著提升[113]-[118]。在工业界，碳化硅的功率二极管已经率先取得了商业

应用，其他的功率器件在逐步接近商业化。总之，新型宽禁带器件是电力电子技术的热点，

是未来功率半导体器件发展的大方向，也是提高变换器效率的有力方法。 

功率器件优化的另一个次要方向是使用混合器件[119]-[125]。所谓混合器件，是将不同类

型的功率器件组合起来作为一个开关管来使用，从而发挥各个器件的优势，规避各自的缺

点。目前比较常见的混合器件是 Si IGBT 和 SiC MOSFET 的组合，如图 1. 20 (a)所示。Si 

IGBT 和 SiC MOSFET 的特性刚好互补，Si IGBT 的优点是大电流下的通态压降低，导通

损耗小，成本低；缺点是开关速度慢，开关损耗大，小电流下的通态压降高，导通损耗大。

SiC MOSFET 刚好相反，它的优点是开关速度快，开关损耗小，小电流下的通态压降低，
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导通损耗小；缺点是大电流下的通态压降高，导通损耗大，成本高。所以 Si IGBT 更适合

导通大电流，而 SiC MOSFET 更适合开通关断以及导通小电流。图 1. 20 (b)给出了针对混

合开关的典型的驱动波形，据此保留了 Si IGBT 和 SiC MOSFET 各自的优点。当开通时，

SiC MOSFET 先开通，短时间内承担全部的电流，随后 Si IGBT 零电压开通，分担大部分

的电流；当关断时，Si IGBT 先零电压关断，全部电流短时间内转移到 SiC MOSFET，随

后 SiC MOSFET 关断。这样，导通损耗主要由 Si IGBT 承担，开关损耗主要由 SiC MOSFET

承担。在器件容量的选择上，Si IGBT 的容量要大一些，SiC MOSFET 的容量要小一些，

这样可以降低成本。在具体的开关工作中，驱动控制策略存在多种选择。 

 

图 1. 20 混合器件及其典型驱动波形 

1.3 本文的选题意义及主要研究内容 

单相并网逆变器是一种重要的电力电子变换器，广泛应用在与新能源相关的电力电子

系统中，比如光伏发电系统、光伏储能系统以及电动汽车双向充电系统。对它的效率优化

具有重要意义，不但可以降低能量传输中的损耗，节约能源，还可以减轻变换器散热的压

力，缩小散热器体积，提高功率密度。学术界和工业界已经针对并网逆变器的效率优化做

了大量研究，本文在前面对这些研究工作进行了归纳，从软开关技术、变换器拓扑、控制

技术以及功率器件优化这四个方向论述了人们优化逆变器效率的方法。本文在这些研究方

向的基础上进一步开展研究，尝试将不同的技术进行结合，以进一步提升单相并网逆变器

的效率和性能。 

本文的主要内容如下： 

第二章针对工作在电流断续导通模式下的单相全桥并网逆变器提出了基于调节关断

时间的变频控制策略。这种控制策略可以根据逆变器瞬时功率的变化自动调节开关频率，

在瞬时功率较低时降低开关频率来减少开关损耗，在瞬时功率较高时适当提高开关频率来

降低电感电流峰值和导通损耗，从而优化不同负载下效率，实现权重效率的提升。本章以

逆变器在电流临界导通模式下续流管的定关断时间特征为出发点，将其发展为电流断续模
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式下的定关断时间控制策略，使逆变器的续流管在全功率范围内都采用同一个固定的关断

时间，从而限制轻载的开关频率，降低损耗。然而定关断时间控制策略对开关频率的调节

是有限的，因此在其基础上，本章进一步提出了变关断时间控制策略，根据实时变化的瞬

时功率来改变关断时间，进而调节开关频率，更加有效地优化效率。针对所提出的控制策

略，本章也给出了具体的参数设计流程以供参考。最后对该控制策略进行了实验验证。 

第三章将软开关技术和多电平技术相结合，提出了工作在电流临界导通模式下的单相

T 型并网逆变器。相比于工作在电流临界导通模式下的全桥逆变器，T 型逆变器采用多电

平结构，降低了加在逆变电感上的电压，从而降低了开关频率，优化了效率。本章详细讨

论了所提出电路存在的一些问题，包括反向电感电流边界的修正、T 型桥臂的 ePWM 模块

配置以及直流母线电容均压问题。最后通过实验验证了电路的可行性，并且看到 T 型逆变

器相对全桥逆变器具有效率优势。 

第四章是在第三章提出的单相 T 型并网逆变器的基础上进一步优化，解决了其存在的

两个问题。第一是针对 T 型桥臂的过渡模式提出了三段式的准梯形电感电流波形，从而降

低了过渡模式的开关频率，压缩了开关频率的变化范围。第二是取消了 T 型桥臂在半个工

频周期内的多模式工作，采用统一的准梯形波工作模式，避免了模式切换对输出电流造成

的影响。最后对这些改进策略进行了实验验证。 

第五章是对全文工作的总结以及后续工作的展望。 
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第二章 电流断续导通模式下基于关断时间控制的单相全桥并网逆变器 

2.1 引言 

单相并网逆变器可用于中小功率的光伏发电系统，具体可分为几千瓦的组串式逆变器

和几百瓦的微型逆变器。近些年来，微型逆变器因其具有设计简单、安装方便、可靠性高、

即插即用、最大功率点跟踪等特点而受到人们的关注，并且在商业上得到广泛应用。微型

逆变器比较关注的指标是成本、功率密度和权重效率，权重效率是逆变器在不同负载下效

率的加权平均。在光伏应用场合，微型逆变器的实时功率受光照波动的影响会一直变化，

常常不是工作在满载或重载状况，因此权重效率比单一的满载效率更能准确评估逆变器的

综合性能。所以，如何在控制成本、提高功率密度的前提下有效提高微型逆变器半载和轻

载的效率，从而提高权重效率，成为学术界和工业界共同需要解决的问题。 

微型逆变器通常会采用两种拓扑结构，一种是单级结构的反激电路，一种是两级结构

的电路。在两级结构中，前级常使用 LLC 电路，主要起到隔离、升压、最大功率点跟踪的

作用，后级常使用全桥逆变电路，主要起到逆变和电流波形控制的作用。微型逆变器无论

采用哪种拓扑结构，通常会工作在电流临界导通模式（BCM, Boundary Conduction Mode）

或者电流断续导通模式（DCM, Discontinuous Conduction Mode）。这两种模式可以实现零

电压或零电流的软开通，降低开关损耗，同时可以使用体积更小的逆变电感，提高功率密

度。这两种模式的缺点是电流纹波大，功率管和电感的电流应力大，因此功率等级一般较

低。 

逆变器的负载状况比 DC/DC 变换器复杂，因此效率优化也相对复杂。逆变器在半个

工频周期内分为平均功率和瞬时功率，平均功率表征了逆变器负载的轻重，然而瞬时功率

才能准确描述逆变器实时的负载状况。在任何极短的时间区域内，逆变器都可以看做是一

个 DC/DC 变换器，因此在任一平均功率下，逆变器都可以认为在半个工频周期内经历了

从轻载到重载的变化。这样，可以依照瞬时功率对逆变器的效率进行优化。 

本章针对微型逆变器中两级结构的后级全桥逆变电路，提出了在电流断续导通模式下

一种新的基于关断时间控制的变频控制策略。这个控制策略不需要增加成本，通过控制关

断时间来改变不同瞬时功率下的开关频率，从而优化逆变器的开关损耗，提升权重效率。

本章首先提出了逆变器在电流临界导通模式下定关断时间的概念，由此提出了在电流断续

导通模式下的定关断时间控制策略。随后在此基础上提出了变关断时间的控制策略，进一
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步优化了开关频率和开关损耗。最后根据所提出的变关断时间控制策略，本章给出了具体

的参数设计流程以及实验验证。Equation Section 2 

2.2 单相全桥并网逆变器在电流临界导通模式下的定关断时间特性 

图 2.1 是单相全桥并网逆变器的电路拓扑。它有三种基本的工作模式：第一种是两个

桥臂高频工作且对管同步开关的双极性模式，第二种是两个桥臂高频工作且各自调制波相

差 180 度的单极性模式，第三种是一个桥臂高频工作、一个桥臂工频工作的混合模式。本

章所讨论的控制策略是基于第三种混合模式。 

 

图 2.1 单相全桥并网逆变器 

图 2.2 是单相全桥并网逆变器在混合模式下的工作示意图，输出滤波器省略。S1 和 S2

构成的高频桥臂负责调制出正弦的并网电流，S3 和 S4 构成的工频桥臂负责切换电网电压

的正负极性。正半周如图 2.2 (a)所示，S4 常通，S3 常关，S1 开通时给电感充电，S1 关断

时电感电流通过 S2 的体二极管续流一直到零。负半周如图 2.2(b)所示，S3 常通，S4 常关，

S2 开通时给电感充电，S2 关断时电感电流通过 S1 的体二极管续流一直到零。图 2.3 是电

流断续导通模式下一个开关周期的电感电流波形，本节所讨论的电流临界导通模式可以看

作是电流断续导通模式在 t3 等于 0 时的特殊情况。 

 

图 2.2 单相全桥并网逆变器在混合模式下的工作示意图。(a)电网正半周，(b)电网负半周。 
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图 2.3 电流断续导通模式下一个开关周期的电感电流波形 

为了便于分析，相关的变量说明如下：Vbus 是输入直流电压，vg(θ)是输出交流电网电

压，iL(θ)是逆变电感电流，ipk(θ)是逆变电感峰值电流，ig(θ)是输出并网电流，在数值上等

于逆变电感电流的平均值，Po 是输出平均功率，ton 是主管开通时间，t2 是续流管有效的续

流时间，t3 是电感电流到零后距离下一个开关周期开始的时间，toff 是续流管整个的关断时

间，Ls 是逆变电感，Cg是输出滤波电容，Lg 是输出滤波电感。相关的表达式列举如下： 

 ( ) 2 sin( )g grmsv V                           (2-1) 

 ( ) 2 sin( )g grmsi I                           (2-2) 

其中 Vgrms 是电网电压的有效值，Igrms 是并网电流的有效值。 

当单相全桥并网逆变器以混合模式工作在电流临界导通模式时，其半个工频周期的电

感电流波形如图 2.4 所示。这里假定，当电感电流下降到零时立即开始下一个开关周期。

其中输出并网电流 ig(θ)等于逆变电感电流的平均值，且是逆变电感峰值电流的一半，如式

(2-3)所示。相应的开通时间 ton 和关断时间 toff如式(2-4)和式(2-5)所示。电路的开关频率可

由式(2-6)计算得到。 

 

图 2.4 电流临界导通模式下半个工频周期内的电感电流波形 

ton t2

toff

t
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( ) 2 ( )pk gi i     (2-3) 
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L i
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                            (2-4) 
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1
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


                              (2-6) 

值得注意的是，将式(2-1)、式(2-2)、式(2-3)代入式(2-5)可以得到电感续流所对应的关

断时间 toff 的表达式如下所示， 

 
2

2 s
off o

grms

L
t P

V
                                (2-7) 

从式(2-7)可以看到，在电网电压稳定不变的情况下，关断时间 toff 在半个工频周期内

是一个定值，且这个定值与输出平均功率 Po成正比，这是一个重要的特征，也是后面定关

断时间控制的基础，图 2.4 示意出了这一特征。这一点与电流临界导通模式下的 boost PFC

电路的定开通时间是对偶的[126]。 

2.3 单相全桥并网逆变器在电流断续导通模式下的定关断时间控制策略 

单相全桥并网逆变器工作在电流临界导通模式存在一些问题。一方面是开关频率在半

个工频周期内是变化的，在电网电压过零点附近输出电流很小，开关频率很高，这给开关

管的驱动带来很大的挑战，也带来了不必要的开关损耗。另一方面是随着负载变轻，开关

频率会大幅上升，从而增加开关损耗，影响轻载效率。因此，为了优化逆变器的权重效率，

开关频率必须受到限制。用电流断续导通模式代替电流临界导通模式，是一个简单有效的

方案。 

根据第二节所述，在电流临界导通模式下，由式(2-7)和图 2.4 可知，关断时间 toff 在半

个工频周期内是一个定值，并且这个定值会随着输出平均功率 Po 正比例变化。也就是说，

在电路参数确定的情况下，每一个输出平均功率 Po 都对应一个相应的定关断时间 toff，如

图 2.5(a)所示。此时，如果选择一个特定的输出平均功率点 Po_preset，以它所对应的定关断

时间作为固定关断时间 tfixed_off，令逆变器在全功率范围内都以这个固定关断时间来工作，

那么就会得到图 2.5(b)。其中线段①是电路始终工作在电流临界导通模式下的关断时间，

线段②是固定关断时间。 

在图 2.5(b)的情况下，所设定的输出平均功率点 Po_preset 成为一条分界线。当逆变器的
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实际输出平均功率 Po 等于设定输出平均功率点 Po_preset 时，逆变器在半个工频周期内的电

感电流刚好是临界导通模式；当逆变器的实际输出平均功率 Po 低于设定输出平均功率点

Po_preset 时，如果逆变器仍要保持在电流临界导通模式，那么关断时间 toff 应等比例地减小，

但是由于实际的关断时间 toff 是固定不变的，没有减小，因此半个工频周期内的电感电流

会统一地变成断续导通模式；当逆变器的实际输出平均功率 Po 高于设定输出平均功率点

Po_preset 时，如果逆变器仍要保持在电流临界导通模式，那么关断时间 toff 应等比例地增加，

但是由于实际的关断时间 toff 是固定不变的，没有增加，因此半个工频周期内的电感电流

会统一地变成连续导通模式。实际输出平均功率 Po 越低于设定输出平均功率点 Po_preset，

电路越进入深度的电流断续导通模式，实际输出平均功率 Po 越高于设定输出平均功率点

Po_preset，电路越进入深度的电流连续导通模式。在实际的微型逆变器中，电路应该避免工

作在电流连续导通模式，因为硬开通状况不仅会增加开关损耗，也会给 Si MOSFET 带来

额外的应力，降低器件可靠性。相反地，电路应该确保工作在电流断续导通模式来避免硬

开通。 

 

图 2.5 关断时间 toff 对电感电流工作模式的影响。(a)关断时间 toff 随输出平均功率 Po 线性

变化，(b)关断时间 toff固定不变。 

 

图 2.6 定关断时间控制策略的示意图 

基于上述规律，我们取一个特定功率点 Po_preset，使之大于逆变器的最大输出平均功率

Po_max，并用特定功率点 Po_preset 所对应的关断时间作为逆变器的固定关断时间 tfixed_off，这
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样逆变器将在全功率范围内始终工作在电流断续导通模式，这就是定关断时间控制策略。

图 2.6 给出了定关断时间控制策略的示意图。当逆变器的输出平均功率 Po 等于固定关断时

间 tfixed_off 所对应的设定功率点 Po_preset 时，电感电流刚好处于 BCM 模式。然而实际工作中

逆变器的输出平均功率 Po 总是低于设定功率点 Po_preset，这就确保了电感电流总是工作在

DCM 模式。图 2.7 是定关断时间控制策略下的电感电流波形示意图。 

 

图 2.7 定关断时间控制策略下的电感电流波形示意图 

根据上述的定关断时间控制策略，在逆变器工作的时候，关断时间 toff 固定不变，开

通时间 ton 成为唯一的受控量。通过调整 ton可以得到想要的电感电流平均值，从而使输出

电流正弦化。根据图 2.3 所给出的定义，可以得到定关断时间控制策略下的一系列关系式，

并且由此得到 ton 的表达式，如下所示。 
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这里设定直流母线输入电压为 400V，交流电网电压有效值为 220V，频率为 50Hz，

逆变电感为 170μH，固定的关断时间为 7μs。根据式(2-3)到式(2-6)，可以得到在半个工频

周期内，单相全桥并网逆变器工作在电流临界导通模式下的开关频率曲线，如图 2.8(a)所

toff 

t

ipk(θ)iL(θ)

tton tfixed_off
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示。此时假定电感电流下降到零后立即开始新的开关周期，不存在反向电流。所以电网电

压过零点处的开关频率会很高，并且随着负载减轻，整个开关频率会大幅上升，严重影响

轻载效率。这是电流临界导通模式固有的特点。另一方面，根据式(2-8)到式(2-12)，可以得

到在半个工频周期内，单相全桥并网逆变器工作在定关断时间下的开关频率曲线，如图

2.8(b)所示。相比之下可以看到，采用定关断时间控制策略的开关频率要明显低于电流临

界导通模式下的开关频率，这样便可以避免开关频率过高的问题。采用定关断时间控制策

略时，在电网电压过零点附近的开关频率会汇聚到一点。这是因为过零点处的电流平均值

很小，开关管的开通时间很短，关断时间相对很长，所以开关频率基本由关断时间决定，

而关断时间始终是一个定值 tfixed_off，因此过零点处的开关频率会汇聚到一个定值。 

 

图 2.8 单相全桥并网逆变器的开关频率曲线。(a)电流临界导通模式，(b)定关断时间控制

策略。 

图 2.9 给出了单相全桥并网逆变器在电流临界导通模式和定关断时间控制策略下的电

感电流峰值包络线（300W）。定关断时间控制策略是工作在电流断续导通模式下，所以它

的电流峰值包络会高于电流临界导通模式下的电流峰值包络，换来的好处就是对开关频率

的抑制。 
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图 2.9 电流临界导通模式和定关断时间控制策略下的电感电流峰值包络线（300W） 

2.4 单相全桥并网逆变器在电流断续导通模式下的变关断时间控制策略 

上节提出的定关断时间控制策略虽然可以限制开关频率，但是从图 2.8(b)中可以看到，

逆变器在电网电压过零点附近的开关频率依然很高，轻载下整体的开关频率也很高，这样

开关损耗对轻载效率的影响依然会比较大。因此，定关断时间控制策略只能作为一个基本

的控制概念，还不能很好地优化逆变器的效率。 

逆变器在半载和轻载下的主要损耗是开关损耗，为了提高权重效率，必须有效降低开

关损耗。本节在定关断时间控制策略的基础上，提出了变关断时间控制策略，可以根据瞬

时功率的变化有效地调节开关频率，从而优化开关损耗。 

变关断时间控制策略下的关断时间如下所示， 

 _( ) ( ),     ( ) 1off fixed offt t m m                           (2-13) 

其中 tfixed_off 是定关断时间控制策略下设定的固定关断时间，m(θ)是一个大于 1 的可变

参数，实际的关断时间 toff 在固定关断时间的基础上由 m(θ)来调节。显然，关断时间越长，

开关周期就会越长，开关频率就会越低。变关断时间控制策略正是通过调节关断时间来间

接地改变开关频率。 

变关断时间控制策略的核心是给出合适的可变参数 m(θ)。当开关损耗较大时，可以适

当增大 m(θ)来降低开关频率，从而降低开关损耗；当开关损耗较小时，可以适当减小 m(θ)

来提高开关频率，从而降低电感电流峰值以及导通损耗。m(θ)可以由许多机制来产生，基

本的要求是要连续光滑变化且产生机理相对简单。 

本章根据瞬时功率的大小来计算 m(θ)，如下所示，图 2.10 给出了相应的示意图。 
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 ( , ) ( )sin ,    0,  0o os P aP b a b                          (2-15) 

s(θ,Po)是一个与电网电压同相位且幅值可变的正弦信号，反映了瞬时功率的变化趋势，

可以被称为瞬时功率函数（虽然它并不等于瞬时功率），其相位信息由锁相环得到，幅值

信息与输出平均功率 Po 呈线性关系。c 是一个设定的常数，可以被称为功率比较阈值，将

s(θ,Po)与该阈值作比较，可以将电路的工作模式分成两部分。当 s(θ,Po)大于 c 时，意味着

瞬时功率比较大，导通损耗占主导。此时令 m(θ)等于 1，电路进入定关断时间模式（A 区），

可以降低电感电流峰值以及导通损耗。当 s(θ,Po)小于 c 时，意味着瞬时功率比较小，开关

损耗占主导。此时令 m(θ)大于 1，电路进入变关断时间模式（B 区），可以降低开关频率以

及开关损耗。从图 2.10 中可以看到，在变关断时间的模式下，开关频率曲线开始下垂，且

越接近电网电压过零点，降频效果越显著，从而解决了电网电压过零点处开关频率过高的

问题。 

 

图 2.10 变关断时间控制策略示意图 

除此以外，当输出平均功率 Po 变化时，s(θ,Po)的幅值会随之改变，定关断时间模式和
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变关断时间模式所占区域的比例也会相应变化，如图 2.11 所示。当输出平均功率 Po 较大

时，s(θ,Po)的幅值变大，中间的定关断时间区域（A 区）增加，如图 2.11(a)所示。此时电

路的导通损耗比较大，通过扩大定关断时间的区域，可以降低电感电流的峰值，减小导通

损耗。当输出平均功率 Po 较小时，s(θ,Po)的幅值变小，两边的变关断时间区域（B 区）增

加，如图 2.11(b)所示。此时电路的开关损耗比较大，通过扩大变关断时间的区域，可以降

低开关频率，减小开关损耗。 

由此可见，变关断时间控制模式在瞬时功率和平均功率两个维度都实现了变频优化的

效果。一方面在半个工频周期之内，针对瞬时功率的大小分为两个工作区域，对不同瞬时

功率下的效率进行针对性的优化。另一方面随着平均功率的变化，两个工作区域所占的比

例会随之改变，从而使效率优化更加合理。 

 

图 2.11 定关断时间区域和变关断时间区域随输出功率变化的规律。(a)平均功率增

大，(b)平均功率减小。 

由式(2-15)可知，s(θ,Po)的幅值由参数 a、b 以及输出平均功率 Po 决定。根据 s(θ,Po)的

幅值与功率比较阈值 c 的关系，可以将图 2.10 所示的 m(θ)的产生机理细分为两类。一类

是 s(θ,Po)幅值的最小值大于 c，即 b 大于 c，如图 2.12(a)所示。这种情况下，逆变器在全

负载范围内的工作总是包含定关断时间和变关断时间两个区域。另一类是 s(θ,Po)幅值的最

小值小于 c，即 b 小于 c，如图 2.12(b)所示。这种情况下，当逆变器输出平均功率 Po 较大
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时，会包含定关断时间和变关断时间两个区域，当逆变器输出平均功率 Po 减小时，中间的

定关断时间区域会逐渐缩小，直至最后只剩下变关断时间一个区域。 

 

 

图 2.12 产生 m(θ)的两种情况。(a)b>c，(b)b<c。 

根据图 2.12 中的这两类情况，可以得到相应的开关频率示意图，如图 2.13 所示。第

一种情况如图 2.13(a)所示，无论是轻载还是重载，变关断时间控制策略总包含两个工作区

域，中间是定关断时间区域，两边是变关断时间区域。当负载变轻时，中间的定关断时间

区域缩小，两边变关断时间区域的降频效果明显。然而，虽然电网电压过零点附近的开关

频率得到了抑制，电网电压峰值处的开关频率依旧很高，这对于轻载效率的优化还不够。

第二种情况如图 2.13(b)所示，当重载时，变关断时间控制策略包含两个工作区域，当轻载

时，中间的定关断时间区域消失，只剩下变关断时间区域，开关频率显著降低。第二种情

况在轻载时的降频幅度更大，因此本章也采用第二种情况。 
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图 2.13 m(θ)两种产生机理所对应的开关频率示意图。(a)第一种机理，(b)第二种机理。 

变关断时间控制策略下的一系列计算公式与定关断时间控制策略下的公式是类似的，

只需要把关断时间 toff改成 tfixed_off · m(θ)即可，这里重新列举如下： 
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2.5 变关断时间控制策略的参数设计 

本节详细讨论变关断时间控制策略的参数设计流程。变关断时间控制策略是在定关断

时间控制策略的基础上实现的，因此在设计参数时，首先要使逆变器工作在一个合适的定
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关断时间模式，这就需要确定固定关断时间 tfixed_off 以及选取合适的逆变电感值 Ls。在此基

础上，可以根据式(2-13)将逆变器从定关断时间模式转化为变关断时间模式，这就需要选

择合适的 m(θ)。m(θ)的产生是根据瞬时功率函数 s(θ,Po)和功率比较阈值 c，因此需要确定

s(θ,Po)的幅值范围以及 c 的大小。基于上面的分析，我们首先确定固定关断时间 tfixed_off 和

逆变电感值 Ls，使逆变器工作在合适的定关断时间模式，其次确定 s(θ,Po)的幅值和常数 c，

使逆变器进入合适的变关断时间模式。 

A．固定关断时间 tfixed_off 和逆变电感值 Ls 的确定 

固定关断时间 tfixed_off 和逆变电感值 Ls 的选取能确保逆变器工作在一个合适的定关断

时间模式。这两个参数一方面决定了电感电流能否工作在断续导通模式，另一方面根据式

(2-10)和(2-12)也可以看到，它们将决定电感电流的峰值包络以及开关频率初步的变化范围。

具体分两步确定 tfixed_off和 Ls。 

第一步是确定 tfixed_off和 Ls 的比值 tfixed_off/Ls。将式(2-7)稍作变换可以得到下式， 
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此式是针对逆变器在电流临界导通模式下工作而得到的。式(2-7)指出，tfixed_off 与输出

平均功率 Po 成正比，而式(2-21)指出，tfixed_off 和 Ls 的比值 tfixed_off/Ls 也与输出平均功率 Po

成正比。根据第三节所讲的定关断时间控制策略，将 tfixed_off/Ls 在全功率范围内设为一个定

值，且使其所对应的输出平均功率大于逆变器的最大输出平均功率 Po_max，这样就能确保

逆变器始终以定关断时间工作在电流断续导通模式。由此可以得到式(2-22)，其中 Po_preset

是 tfixed_off/Ls 所对应的输出平均功率，Po_max 是逆变器的最大输出平均功率。 
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从式(2-22)可以看到，在 tfixed_off/Ls 确定的情况下，电网电压有效值 Vgrms 越低，所对应

的设定功率点 Po_preset 越小，不等式越不容易满足，从而电路越可能逼近电流临界导通模

式。因此，考虑到电网电压有效值存在一个波动范围，应该选择最低电压有效值作为最不

利的电网情况。另一方面，电网电压突变、电路参数偏差等因素也会影响电流导通模式，

因此 tfixed_off/Ls 需要有一定的裕量来确保电路工作在电流断续导通模式。根据这两点，我们

可以得到 tfixed_off/Ls 的计算公式，如下所示， 
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其中 Vgrms_min 是电网电压有效值的最小值，Po_max 是最大输出平均功率，hmargin 是裕量
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参数。Vgrms_min 和 Po_max 在实际应用场景中是确定的，hmargin 需要合理设计。hmargin 如果太

小（接近 1），电路有可能在极端情况下进入电流连续导通模式；hmargin 如果太大，电路会

工作在深度的电流断续导通模式，电感电流峰值过大，能量传输效率偏低。因此一个合适

的裕量会确保电路工作在电流断续导通模式，同时电感电流峰值不会太大。值得一提的是，

从式(2-10)可以看到，当 tfixed_off 和 Ls 以固定的比值同步变化时，不会影响电感电流的峰值

包络，如图 2.14 所示。 

 

图 2.14 tfixed_off 和 Ls 以确定的比值同步变化不会影响电感电流的峰值包络 

第二步是确定 tfixed_off和 Ls各自的值。无论是从式(2-12)还是从物理意义上都可以看出，

tfixed_off 和 Ls 影响着开关频率的大小。tfixed_off 和 Ls 增大，开关频率会随之降低，但电感太大

会影响功率密度。tfixed_off 和 Ls 减小，开关频率会随之提高，开关损耗会相应增加。实际设

计需要折中，可以用满载时的最低开关频率为参考根据（2-12）选定 tfixed_off 和 Ls，如图 2.15

所示。 

 

图 2.15 根据满载时最低开关频率来确定 tfixed_off 和 Ls 

B．s(θ,Po)的幅值和常数 c 的确定 

当 tfixed_off 和 Ls 确定后，电路就可以工作在定关断时间模式。现在需要确定式（2-13）

中的 m(θ)来使电路转变为变关断时间模式。这里将 m(θ)的定义重新列举如下，有 a、b、c

三个参数需要确定。图 2.16 是相应的示意图。 
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图 2.16 变关断时间控制策略示意图 

第一步确定参数 c，它决定了电路的最低开关频率。根据图 2.16 可知，在电网电压过

零点附近，关断时间拉长到了最大值，开关频率降低到了最小值。此时开通时间很短，几

乎为零，所以开关频率基本由关断时间决定，如下所示， 
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其中 fzero-cross 是过零点处的开关频率，也是半个工频周期内的最低开关频率。对 fzero-

cross 的基本要求是高于人耳可听声音的开关频率上限，在此基础上根据电路实际的情况决

定最低开关频率。 

第二步确定 s(θ,Po)幅值的范围，如图 2.17 所示。b 决定了 s(θ,Po)幅值的最小值（Po=0），

a 决定了 s(θ,Po)幅值的范围。 
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图 2.17 s(θ,Po)幅值的确定 

先确定 b。根据前文的描述，为了确保足够的降频效果，控制策略应该选择类型 2 的

模式(图 2.12(b))，b 应该小于 c。如果 b 等于 0，逆变器在轻载的时候关断时间基本不变，

π/2 处的开关频率很低，甚至低于过零点处的开关频率。实际应用中，b 可以根据工程经验

选取为 c 的 0%-50%之间。 

b 确定之后最后确定 a。需要选择一个特定的功率点 Po_specific（小于满载功率），使得

在该功率点时 s(θ,Po)的幅值刚好等于功率比较阈值 c，由此可以反算出 a，如下所示， 

 _o specificaP b c                             (2-27) 

Po_specific 是一个平均功率的分界点，当实际平均功率小于 Po_specific 时，电路一直工作在

变关断时间模式，轻载降频效果明显；当实际平均功率大于 Po_specific时，电路一部分时间

工作在变关断时间模式，一部分时间工作在定关断时间模式，在降低电网电压过零点处开

关损耗的同时优化 π/2 处的导通损耗。 

图 2.18 给出了微型逆变器在满载下（300W）采用不同的 Po_specific 时所得到的开关频

率曲线和电感电流峰值包络，其中直流输入电压 400V，电网电压 220Vrms，电感值 170μH，

固定关断时间 tfixed_off 为 7μs，c 等于 5，b 等于 1。曲线 1 是当 Po_specific 接近满载功率时的

情形。π/2 处的定关断时间区域比较小，电路大部分时间处在降频区域。从电感电流峰值

包络可以看到，π/4 处附近的电感电流峰值过高，不利于电感的设计。曲线 3 是当 Po_specific

远小于满载功率时的情形。电感电流峰值包络明显降低，但是降频效果较差。曲线 2 是比

较合理的设计，确保 π/4 处的电感电流峰值没有超过 π/2 处的最大峰值，有利于电感的设

计，同时有较好的降频效果。所以在实际设计中，需要参考满载时的开关频率曲线和电感

电流峰值包络来调整 Po_specific。 

c

0 

b

Po = Po_specific

Po = Po_max

Po = 0

a*Po_max

s(θ,Po)
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图 2.18 Po_specific 的选取对开关频率和电感电流峰值包络的影响 

2.6 样机设计与实验结果 

 

图 2.19 300W 单相全桥并网逆变器实验样机 

本章搭建了一个 300W 的单相全桥并网逆变器来验证所提出的控制方法，如图 2.19 所

示。图 2.20 是全桥逆变器高频桥臂的驱动信号以及电感电流波形。电路的驱动采用全数字
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的实现方式，主管开通时间 ton 和关断时间 toff 都在 DSP 控制芯片中计算得到并赋给电路。

电感电流在续流的时候开通续流管，以同步整流的方式通过续流管的沟道续流，当电流快

要降到零时关断续流管，电流切换到续流管的体二极管并最终续流到零，相关的计算公式

列举如下。 

 

图 2.20 全桥逆变器高频桥臂的驱动信号以及电感电流波形 
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根据 2.5 节的参数设计原则，这里给出详细的变关断时间控制策略的参数设计流程。 

1）确定逆变器的最大输出平均功率 Po_max。在这里 Po_max =300W。 

2）确定 tfixed_off 和 Ls 的比值 tfixed_off/Ls。Po_max=300W，电网电压有效值的最小值 Vgrms 选为

176Vrms（220Vrms 的 80%），裕量参数 hmargin=2。根据式(2-23)得到 tfixed_off/Ls=0.04。 

3）确定 tfixed_off 和 Ls 具体的值。这里设定逆变器以定关断时间工作在满载时的最低开关频

率为 60kHz，此时 θ=π/2，m(θ)=1，根据式(2-20)反算出 Ls=170μH，tfixed_off=170*0.04≈

7μs。 

4）确定常数 c。tfixed_off =7μs，电网电压过零点处的最低开关频率 fzero_cross 选为 24kHz，根

据式(2-26)得到 c=5。 

5）确定常数 a 和 b。b 选为 1（c 的 20%），Po_specific 选为 230W（Po_max 的 75%），根据式

(2-27)得到 a=0.0175。 

Li

t

toff

主管开通ton 续流管开通t2 二极管续流

主管驱动

续流管驱动
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表 2.1 列举了实验样机的关键参数。图 2.21(a)是在不同功率下 s(θ,Po)曲线的示意图，

其幅值与输出功率呈线性关系。图2.21(b)是在不同功率下开关频率曲线的示意图。图 2.21(c)

是在不同功率下关断时间 toff 的示意图。图 2.21(d)是在不同功率下电感电流峰值包络的示

意图。 

表 2.1 实验样机的关键参数 

参数 符号 取值 

直流母线电压 Vbus 400V 

交流电网电压 Vgrms 220V 

最大功率 Po_max 300W 

逆变侧电感 Ls 170μH 

滤波电容 Cg 2μF 

网侧电感 Lg 200μH 

固定关断时间 tfixed_off 7μs 

a a 0.0175 

b b 1 

c c 5 

高频桥臂功率管  C3M0065090J 

工频桥臂功率管  C2M0080120D 
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图 2.21 实验样机参数曲线。(a) s(θ,Po)，(b)开关频率，(c)关断时间，(d)峰值电流包络。 

根据上述的设计参数，本章搭建了一个 300W 的单相全桥并网逆变器样机来验证变关

断时间控制策略。传统的电流断续导通模式下的定频工作模式也被应用在样机上作为比较。 

图 2.22 是单相全桥并网逆变器以固定开关频率工作在电流断续导通模式下的逆变电

感电流波形和输出并网电流波形。为了确保比较的合理性，固定开关频率选为 60kHz，与

样机以变关断时间控制策略工作在满载时 π/2 处的开关频率相等，这样两种控制方法在满

载时的逆变电感电流峰值基本相等，相关的电路设计就可以保持一致。 
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图 2.22 单相全桥并网逆变器以固定开关频率工作在电流断续导通模式下的逆变电感电流

波形和输出并网电流波形。(a)逆变电感电流波形，(b)输出并网电流波形。 

 

图 2.23 单相全桥并网逆变器以变关断时间控制策略工作在电流断续导通模式下的逆变电

感电流波形和输出并网电流波形。(a)逆变电感电流波形，(b)输出并网电流波形。 

图 2.23 是单相全桥并网逆变器以变关断时间控制策略工作在电流断续导通模式下的

逆变电感电流波形和输出并网电流波形。从图 2.23(a)的逆变电感电流峰值包络可以看到两
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个工作模式。两边凸起的部分是变关断时间模式，关断时间随着电网电压的下降不断拉长，

开关频率也不断下降，因此电流峰值会显得比较大。中间凸起的部分是定关断时间模式，

关断时间为 7μs，开关频率相对较高，有效限制了电感电流峰值，可以降低导通损耗。 

 

图 2.24 单相全桥并网逆变器工作在变关断时间控制策略下的细节波形。(a)toff=29μs，(b) 

toff=16μs，(c) toff=7μs。 

图 2.24 是单相全桥并网逆变器工作在变关断时间控制策略下对应于不同 vg 值时的 iL

toff =29μs
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和 vds 波形。关断时间 toff 作为控制策略中的关键受控量在半个工频周期内被不断调节。 

图 2.25 是单相全桥并网逆变器在电网电压瞬时跌落时的动态过程。在这个过程中，关

断时间 toff 由输出功率指令和控制机理决定，不受电网电压的影响。开通时间 ton 根据输入

输出电压等信息计算得到，因此随着电网电压的突变会快速改变。可以看到，并网电流的

响应速度也是比较快的。 

 

图 2.25 单相全桥并网逆变器在电网电压瞬时跌落时的动态过程。(a)整体波形，(b)局部

放大波形。 

图 2.26 是采用变关断时间控制策略与定频 DCM 模式的效率比较。效率测量采用

YOKOGAWA 的功率分析仪 WT500，输入输出功率同时检测，确保了效率测量的精度。重

载时导通损耗占主导，开关损耗带来的优化有限，因此两种控制策略的效率比较接近。随

着负载减小，开关损耗在总损耗中所占的比例逐渐升高，同时变关断时间控制策略的降频

力度逐渐增大，开关损耗的优化效果逐渐凸显，因此效率相应得到提升。 

光伏逆变器权重效率的计算如下所示， 

10% 10% 20% 20% 30% 30% 50% 50% 75% 75% 100% 100%a a a a a a                     (2-32) 
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其中 η权重效率，ηx%是不同功率下的效率，ax%是不同功率下的权重系数。可以看到，

权重效率是不同功率下的效率的加权平均，权重效率的计算和权重系数密切相关，而权重

系数则与当地光照强度的时间分布相关。文献[127]讨论了欧洲效率（Euro Efficiency）和

加州效率（CEC Efficiency），它们所采用的权重系数分别是根据德国和美国加州的光照状

况得到的。文献[127]在此基础上提出了中国效率，本章采用中国效率的权重系数来计算样

机的权重效率，如表 2.2 所示。根据表 2.2 可以算出，采用变关断时间控制策略的权重效

率为 98.16%，采用定频 DCM 的权重效率为 97.8%。由此可见，本章所提出的控制策略可

以有效提升逆变器的权重效率。 
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图 2.26 变关断时间控制策略与定频 DCM 模式的效率比较 

表 2.2 权重效率计算 

功率 10% 20% 30% 50% 75% 100% η 

权重系数 0.05 0.06 0.12 0.25 0.37 0.15  

变关断时间控制的效率 95.9% 97.2% 97.7% 98.3% 98.5% 98.6% 98.16% 

定频 DCM 的效率 93.9% 96% 97% 98% 98.4% 98.6% 97.8% 

 

2.7 本章小结 

权重效率是小型光伏并网逆变器的关键参数。为了提高权重效率，本章针对单相全桥

并网逆变器提出了一种新的基于电流断续导通模式的变关断时间控制策略。这种控制策略

可以根据瞬时功率的变化自动地调整逆变器的开关频率，从而优化不同负载下的开关损耗，

实现权重效率的提升。本章的研究结论和成果有： 
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1）本章分析了单相全桥并网逆变器工作在电流临界导通模式下的定关断时间特征，即在

某一固定的输出平均功率下，逆变器在半个工频周期内的关断时间是一个定值，且此

定值与输出平均功率成正比。这个规律与 Boost PFC 中的定开通时间是对偶的，也是

提出后面控制策略的基础。 

2）本章根据逆变器在电流临界导通模式下的定关断时间特征，提出了其在电流断续导通

模式下的定关断时间控制策略，使逆变器在全功率范围内都采用同一个固定的关断时

间，从而限制了轻载时的开关频率，降低了相应的开关损耗。 

3）在定关断时间控制的基础上，本章进一步提出了变关断时间控制策略，根据瞬时功率

的变化，实时地调整关断时间，从而优化开关频率。本章详细讨论了变关断时间优化

的原则以及相应的参数设计流程，为实际电路的设计提供了指导依据。 

本章提出的变关断时间控制策略在不增加电路硬件的情况下，通过多模式的控制优化

了轻载和半载的效率，从而提升了整机的权重效率，具有实际的应用价值。其控制思路具

有一定的启发性和通用性，为更深入的多模式控制研究奠定了基础。 
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第三章 电流临界导通模式下的单相 T 型并网逆变器 

3.1 引言 

电流临界导通模式（BCM, Boundary Conduction Mode）是介于电流连续导通模式（CCM, 

Continuous Conduction Mode）和电流断续导通模式（DCM, Discontinuous Conduction Mode）

之间的一种工作模式。根据其具体的工作原理，可以被分为 CRM 模式（Critical Conduction 

Mode）[42]和 TCM 模式（Triangular Conduction Mode）[43]。 

CCM 模式工作在硬开关状态，开关损耗大，电感电流纹波相对较小，比较适合功率

较大的应用场合。电流临界导通模式的突出特点是可以实现开关管的零电压或零电流软开

通，从而降低开关损耗，提升效率。但是与 CCM 模式相比，电流临界导通模式在相同功

率下的电感电流纹波更大，器件的电流应力与导通损耗也更大，因此电流临界导通模式更

适合中小功率的应用场合。DCM 模式的电感电流纹波相对来说是最大的，所适合的功率

等级比电流临界导通模式更低一点，变换器在轻载的时候通常会使用 DCM 模式来限制开

关频率。本文在第二章里探讨了逆变器在 DCM 模式下的多模式控制策略，当逆变器功率

增大的时候，电流临界导通模式成为更好的选择。 

电流临界导通模式因其具有软开关的特点，被广泛应用在中小功率的 DC/DC 变换器、

PFC 变换器以及逆变器中，本章所关注的是其在逆变器中的应用。在文献[82]-[103]中，研

究人员将电流临界导通模式应用在了反激逆变器和全桥逆变器上，凭借软开关的效果取得

了较高的效率。然而电流临界导通模式存在变频特性。当采用电流临界导通模式时，开关

频率会在半个工频周期内不断变化，重载时开关频率整体较低，轻载时开关频率整体大幅

提升，因此重载时效率较高，轻载时效率较低。人们主要采取两种措施来解决电流临界导

通模式下轻载效率低的问题。一种是针对反激逆变器[82]-[94]，在半个工频周期内存在两种

工作模式。瞬时功率大的时候采用电流临界导通模式，利用其软开关的特点。瞬时功率小

的时候采用 DCM 模式，利用其降频的特点。负载特别轻的时候逆变器只工作在 DCM 模

式。另一种是针对全桥逆变器[95]-[103]，电路始终工作在电流临界导通模式。瞬时功率大的

时候减小电流纹波来降低电流峰值和导通损耗。瞬时功率小的时候适当增大电流纹波来降

低开关频率，进而降低开关损耗。上面的这两种方法，本质上都是在两电平的基础上引入

两种工作模式，是在现有的拓扑上寻求效率优化的可能性。其好处是电路拓扑成熟，不需

要增加额外的硬件，仅需要调整控制模式即可。缺点是受拓扑限制，效率和功率密度提升
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有限。 

电流临界导通模式的开关频率与三个因素有关，分别是并网电流值、电感感值以及施

加在电感上的电压值。从电路设计的角度来说，并网电流值是不可改变的。电感感值的选

择取决于开关频率范围、磁元件体积和损耗等因素。施加在电感上的电压值是由拓扑和控

制方式决定的，随着拓扑和控制方式的改变，这个因素可以有一些变化，从而来改变开关

频率。在电感和输出电流相同的情况下，施加在电感上的电压越小，电感电流的斜率越小，

开关频率就越低。因此，如果能有效降低电感上的电压，就可以降低开关频率和开关损耗。

按照这一思路，本章在电流临界导通模式的基础上，采用多电平技术来降低施加在电感上

的电压，在电感不变的情况下降低开关频率，优化效率。 

本章首先简述了逆变器中电流临界导通模式的软开关原理。其次分析了在电流临界导

通模式上使用多电平技术的可行性，并通过对几种常见多电平结构的对比选出 T 型多电平

结构作为实验样机的拓扑。随后本章详细分析了单相 T 型并网逆变器在电流临界导通模式

下的工作原理以及若干关键问题，并对 T 型逆变器的损耗进行了分析。最后本章给出了相

应的实验结果。  Equation Section 3 

3.2 逆变器在电流临界导通模式下的软开关原理 

图 3.1 是工作在电流临界导通模式下的单相全桥并网逆变器，采用混合模式，一个桥

臂高频动作，一个桥臂工频动作，其中 ipk 是正峰值电流包络，ib 是负峰值电流包络，也称

为反向电流包络。逆变器在电流临界导通模式下的软开关原理可细分为两类，现简述如下。 

 

图 3.1 工作在电流临界导通模式下的单相全桥并网逆变器 

采用第一类软开关原理的电流临界导通模式可称为 CRM 模式，它是借助逆变电感电

流续流到零时产生的 LC 振荡实现软开关。图 3.2 是高频桥臂在一个开关周期内几个阶段

的示意图，S1 是主管，S2 是续流管，软开关的目标是实现 S1 的零电压（或电压谷底）开
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通。具体来说，第 1 个阶段是通过 S1 给电感充电（图 3.2(a)），第 2 个阶段是通过 S2 的体

二极管续流（图 3.2(b)），第 3 个阶段是电感电流续流到零后产生的 LC 振荡（图 3.2(c)）。 

 

图 3.2 CRM 模式软开关的电路示意图。(a)充电，(b)续流，(c)谐振。 

 

图 3.3 CRM 模式软开关的关键波形。(a) vg<Vbus/2，(b) vg>Vbus/2。 

图 3.3 给出了一个开关周期的关键波形,软开关发生在第 3 个阶段。当电感电流通过

S2 的体二极管续流到零时，S1 和 S2 都处于关断状态，逆变电感和上下管的输出电容组成

了一个 LC 谐振回路，此回路在电网电压 vg 的激励下开始振荡（图 3.2(c)）。桥臂中点对地

的电位 vds2 以正弦波的形式周期性振荡，正弦波的中心值等于 vg。为了实现 S1 的软开通，

需要在 vds1 振荡到最小值的时候开通 S1。图 3.3(a)是 vg<Vbus/2 的情况，此时 vds1 的振荡不

足以到零，所以只能实现谷底开通。图 3.3(b)是 vg>Vbus/2 的情况，此时 vds1 可以振荡到零，
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所以能够实现零电压开通。这类工作模式根据逆变电感副边绕组的电压信息来检测电感电

流过零点。 

采用第二类软开关原理的电流临界导通模式可称为 TCM 模式，它是借助逆变电感电

流续流到零后产生的反向电流实现软开关。图 3.4 是高频桥臂在一个开关周期内几个阶段

的示意图，S1 是主管，S2 是续流管，软开关的目标是实现 S1 的零电压开通，具体发生在

(d)、(e)、(f)三个阶段。在整个过程中，主管和续流管互补工作，属于同步整流模式。图 3.5

给出了一个开关周期的关键波形。具体来说，第 1 个阶段是通过 S1 给电感正向充电（图

3.4(a)）。第 2 个阶段是通过 S2 的沟道正向续流（图 3.4(b)）。第 3 个阶段是电感电流续流

到零后在 vg 的激励下反向充电（图 3.4(c)）。第 4 个阶段是 S2 关断，进入死区，此时反向

电流对上下管的输出电容充放电，上下管的压降也随即开始变化，只要反向电流足够大且

死区设置足够长，总能将主管输出电容上的电荷完全回馈到直流源里（图 3.4(d)）。第 5 个

阶段是当主管（S1）输出电容的电荷完全回馈到直流源之后，反向电流开始流经主管的体

二极管，此时桥臂中点的电压被钳位在直流母线电压，vds1 等于 0V（图 3.4(e)）。第 6 个阶

段是主管开通，反向电流从体二极管切换到沟道（图 3.4(f)），至此为进入下一个开关周期

做好了准备。这类工作模式需要精确采样电感电流与设定的反向电流边界作比较来检测电

感电流过零点。 

 

图 3.4 TCM 模式软开关的电路示意图。(a)正向充电，(b)正向续流，(c)反向充电，(d)短暂

谐振，(e)通过主管体二极管反向续流，(f)通过主管沟道反向续流。 
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图 3.5 TCM 模式软开关的关键波形 

这里将上述电流临界导通模式的两类软开关原理作一个简单比较。CRM 模式的软开

关是以电网电压 vg 作为激励源，引起逆变电感和上下管输出电容之间的 LC 谐振，从而实

现主管的软开通。由于激励源 vg 的瞬时值变化范围很大，引起的谐振并不总能实现零电压

开通，有时只能实现电压谷底开通，因此软开关的效果会打折扣。TCM 模式的软开关是

将逆变电感的反向电流作为电流源来对上下管的输出电容进行充放电，只要反向电流足够

大，就可以将主管输出电容的电荷完全回馈到直流源里，从而实现主管的零电压开通。因

此它的零电压开通和电网电压 vg 无关。本章和第四章所使用的电流临界导通模式均采用

TCM 模式。 

3.3 电流临界导通模式采用多电平技术的讨论 

电流临界导通模式虽然可以实现软开关，但是存在变开关频率的缺点。变换器的开关

损耗是单次开关损耗与开关频率的乘积，电流临界导通模式实现了软开通，关断仍然是硬

关断，因此单次的开关损耗仅包含关断损耗，单次损耗是较小的。但是电流临界导通模式

下的逆变器是变频工作，尤其在轻载时开关频率会大幅上升。开关频率上升会增加关断损

耗，从而抵消软开关带来的效率优化，所以，有效降低电流临界导通模式在半载和轻载下
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的开关频率是优化效率的关键。 

电流临界导通模式的开关频率与几个因素密切相关。图 3.6 是一个开关周期的电感电

流波形和电压波形。式(3-1)是由此得到的一个基本的伏秒平衡公式，Ton 和 Toff 合起来决定

了开关频率。可以看到，电流峰峰值 Ip-p、电感感值 Ls 以及加在电感上的电压 vL 这三个因

素决定了开关频率。当电流峰峰值和电感感值确定时，一个开关周期内的伏秒值就确定了，

此时减小电感上的压降（伏）有助于拉长开关周期（秒），从而降低开关频率，这也是后面

采用多电平技术降频的基本出发点。 

 
on on p p s off offV T I L V T                             (3-1) 

 

图 3.6 一个开关周期的电感电流波形和电感电压波形 

目前采用电流临界导通模式的逆变器主要是反激逆变器和全桥逆变器，这里我们基于

全桥逆变器展开讨论。文献[98]详细讨论了基于电流临界导通模式的全桥逆变器所采用的

两种调制方式，分别是双极性调制和单极性调制。图 3.7 是采用双极性调制方式的示意图，

两个桥臂都是高频工作，上下管互补开关，对管同步开关。图 3.8 是采用单极性调制方式

的示意图，一个桥臂高频工作（S1/S2），一个桥臂工频工作（S3/S4）。 

 

图 3.7 双极性调制方式的示意图。(a)充电过程，(b)续流过程。 
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图 3.8 单极性调制方式的示意图。(a)充电过程，(b)续流过程。 

根据这两种调制方式，可以得到一个开关周期内逆变电感上的电流波形和电压波形，

如图 3.9 所示。可以看到，在充电阶段，两种调制方式下电感上的电压降是相等的，因此

电感电流上升斜率也一样。在续流阶段，双极性调制加在电感上的反向电压比单极性调制

的更大，因此电感电流下降斜率更大，整个开关周期更短。从伏秒的角度来看，在续流阶

段，两种调制模式的伏秒是相等的。双极性调制的“伏”更大，因此它的“秒”就更小，

所以表现出来就是开关周期更短。 

 

图 3.9 双极性调制与单极性调制下逆变电感上的电流电压波形 

图 3.10 给出了基于 TCM 模式的全桥逆变器采用上述两种调制方式所得到的开关频率

曲线示意图。不同于 CRM 模式，TCM 模式含有反向电流，所以单极性调制时电压过零点

处的开关频率不会非常高，反而会降到零。从图中可以看到，双极性调制的开关频率高于

单极性调制，所以通常双极性调制的效率要低于单极性调制的效率。虽然单极性调制的效
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率高于双极性调制，但是当负载变轻时，其开关频率仍然会大幅上升，轻载效率仍然较低，

究其原因，还是加在电感上的电压比较高。 

 

图 3.10 基于 TCM 模式的全桥逆变器在双极性与单极性调制下的开关频率曲线示意图 

当电感确定后，要想降低电流临界导通模式的开关频率，必须降低电感上的压降。逆

变器的直流输入和交流输出都是固定的，无法改变这两个变量来降低逆变电感的压降，但

是可以使用多电平结构来产生更低的电压差施加在逆变电感上。图 3.11 给出了桥式电路

采用多电平桥臂的示意图，逆变电感上的压降 vL 可以由式(3-2)得到。如果是两电平桥臂，

van 和 vbn 只能在 p 和 n 之间跳变，电感上的压降总是比较高的。如果是多电平桥臂，van 和

vbn 可以选择中间的电位值，只要确保充电时 van> vg(θ)+ vbn，续流时 van< vg(θ)+ vbn 即可，

这样电感上的压降就会比较低，开关周期自然就会拉长。 

 ( )an L g bnv v v v                              (3-2) 

 

图 3.11 桥式电路采用多电平桥臂的示意图 

本文在第一章绪论中已经对多电平拓扑做过论述，这里将几种常见的多电平桥臂重新

列举以做比较，如图 3.12 所示。这四种多电平桥臂结构的桥臂中点都可以产生 Vbus/2 的电

位，在功能上都可以用在电流临界导通模式里，它们的差别主要在三个方面。第一个方面

是功率器件的数量。前两种桥臂结构需要多用两个功率器件，成本有所增加。第二个方面

是电路的导通损耗。前三种桥臂结构不论桥臂中点的电位如何，电流都要流经两个功率器

件，而第四种桥臂结构只有在桥臂中点电位为 Vbus/2 时，电流才流经两个功率器件，当桥
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臂中点电位为 Vbus 或者 0 时，电流只流经一个功率器件。第三个方面是功率器件的耐压。

前三种桥臂结构功率器件的耐压都是直流母线电压的一半，有机会使用电压等级更低的功

率器件，第四种桥臂结构上下管（S1/S4）承受全部的直流母线电压，中间两个功率管（S2/S3）

承受一半的直流母线电压。相比之下，第四种桥臂结构使用的器件最少，导通损耗较低，

控制也最简单，因此本章采用第四种桥臂结构。 

 

图 3.12 四种常见的多电平桥臂结构。(a)二极管钳位结构，(b)中点有源钳位结构，(c)飞

跨电容结构，(d)T 型结构。 

3.4 单相 T 型并网逆变器在 TCM 模式下的工作原理 

 

图 3.13 单相 T 型并网逆变器 

图 3.13 是单相 T 型并网逆变器的示意图，在本章以 TCM 模式工作。T 型桥臂

（S1/S2/S3/S4）高频动作调制出正弦输出电流，两电平桥臂（S5/S6）工频动作切换电网正

负极性，这种结构可被称作混合桥式结构。值得一提的是，如果将 T 型桥臂中的 S2 和 S3

关断，T 型桥臂会退化为两电平桥臂。因此与其他多电平桥臂相比，T 型桥臂可以更方便

地在两电平和三电平之间切换，这对于电路控制的多样化有帮助。因为电路在电网正负半
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周的工作具有对称性，所以这里仅以正半周为例来说明电路的工作原理。为了分析的方便，

这里假定直流母线电压是固定的，且电容 C1 和 C2 是均压的，电网电压是标准的正弦波。 

在电网正半周时，工频桥臂的 S6 常通，S5 常关，T 型桥臂存在 3种工作模式，如图

3.14 所示，现分析如下。 

模式 1 

模式 1 如图 3.14(a)所示，适合 vg(θ)小于 Vbus/2 的情况。此时 S3 常通，S1 常关，S2 和

S4 高频互补工作。S2 开通时电感充电，S4 开通时电感续流。与两电平桥臂相比，电感充

电时电感上的压降 vL 从 Vbus- vg(θ)变成了 Vbus/2- vg(θ)，因此电流上升斜率变小，开关周期

拉长。此时的开通时间和关断时间如下所示。 
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模式 2（过渡模式） 

模式 2 如图 3.14(b)所示，适合 vg(θ)接近 Vbus/2 的情况。此时 S2 和 S3 常关，S1 和 S4

高频互补工作。S1 开通时电感充电，S4 开通时电感续流。模式 2 是两电平模式，所以它

的开关频率与使用两电平桥臂的情形一样。此时的开通时间和关断时间如下所示。 
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模式 3 

模式 3 如图 3.14(c)所示，适合 vg(θ)大于 Vbus/2 的情况。此时 S2 常通，S4 常关，S1 和

S3 高频互补工作。S1 开通时电感充电，S3 开通时电感续流。与两电平桥臂相比，电感续

流时电感上的压降 vL 从 vg(θ)变成了 vg(θ)- Vbus/2，因此电流下降斜率变小，开关周期拉长。

此时的开通时间和关断时间如下所示。 
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图 3.14 T 型桥臂在电网正半周的三种工作模式。(a)模式 1，(b)模式 2，(c)模式 3。 

需要指出的是，在上述三种工作模式中，模式 2 是一个过渡模式。在通常的应用中，

T 型桥臂只会工作在模式 1 和模式 3，本文之所以增加模式 2 是和 TCM 工作模式有关。

当 T 型桥臂工作在 TCM 模式且电网电压接近直流母线电压的一半时，无论是模式 1 还是

模式 3 都无法正常工作，因为此时加在电感上的电压很小，电感电流斜率也很小，导致开

关频率过低，电路无法正常工作。模式 2 是两电平模式，加在电感上的电压足够大，因此

当电网电压接近直流母线电压的一半时开关频率不会过低，确保电路可以正常工作。 

根据上述 3 种工作模式，我们可以得到电网正半周的关键波形示意图，如图 3.15 所

示。从 T 型桥臂的桥臂中点电位可以看到，T 型桥臂在模式 1 和模式 3 都工作在三电平模

式，在模式 2 则退化为两电平模式。三电平模式下加在电感上的电压会减小，因此电感电
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流斜率会降低，开关频率也会随之降低，开关损耗会减少。图 3.16 给出了一个工频周期内

所有开关管的驱动信号波形。每一个模式下总有两个开关管工作在同步整流模式。主管开

通给电感充电，续流管开通确保电流降到零并产生反向电流来实现软开关。 

 

图 3.15 T 型逆变器半个工频周期内的关键波形示意图 

 

图 3.16 T 型逆变器在一个工频周期内所有开关管的驱动信号波形 

根据上面的分析，图 3.17 给出了基于 TCM 模式的全桥逆变器和 T 型逆变器的开关频

率对比，它们均采用混合模式的工作方式，即一个高频桥臂加一个工频桥臂。图 3.17(a)是

全桥逆变器的开关频率曲线，图 3.17(b)是 T 型逆变器只使用模式 1 和模式 3 的开关频率

曲线，图 3.17(c)是 T 型逆变器使用模式 1、2、3 的开关频率曲线。相关的电气参数如下：

直流母线电压为 400V，电网电压为 220Vrms，逆变电感 120μH，反向电流设为-1A。对比

图 3.17(a)和图 3.17(b)可以看到，T 型三电平结构可以显著降低开关频率，尤其是在轻载的

时候。但是如果 T 型桥臂只使用模式 1 和模式 3，当电网电压接近直流母线电压的一半时，
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开关频率会降到 0。这与前面的分析是一致的，即加在电感上的电压差过小，导致电感电

流斜率过小，开关周期过长。这就是增加模式 2 作为过渡模式的必要性。加入模式 2 作为

过渡模式后，开关频率不会再降到 0，但是模式 2 是两电平模式，因此开关频率会比较高。

各个模式的切换是根据电网电压和直流母线中点电压的比较来决定的，如图 3.18 所示。图

3.19 是全桥逆变器和 T 型逆变器的仿真结果，从两个桥臂中点的电压波形 vab 可以看出两

电平和多电平的差别。 

  

 

图 3.17 基于 TCM 模式的全桥逆变器和 T 型逆变器的开关频率对比。(a)全桥逆变器，

(b)T 型逆变器只采用模式 1 和模式 3，(c)T 型逆变器同时采用模式 1、2、3。 

 

图 3.18 根据电网电压和直流母线中点电压的比较决定工作模式 
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图 3.19 全桥逆变器和 T型逆变器的仿真波形。(a)全桥逆变器，(b)T 型逆变器。 

3.5 单相 T 型并网逆变器的几个关键问题 

3.5.1 TCM 模式的电流控制及波形修正 

 

图 3.20 数字加模拟的混合方式实现 TCM 模式 

本章的 T 型并网逆变器采用电流临界导通模式的第二种工作方式 TCM 模式，即通过

反向电流实现软开关。本章采用数字加模拟的混合方式来实现 TCM 模式，如图 3.20 所示。
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生下一个硬件复位信号以及新的开关周期。 

反向电流边界的选取，必须使得功率管输出电容上的电荷被完全地泄放到直流母线里，

从而确保功率管零电压开通。因此存在一个理论上的最小值，如式(3-9)所示。IBmin 是反向

电流边界可以选取的最小值，tdead 是死区时间，Ctransistor 是功率管输出电容，VC 是输出电

容上的电压。显然，反向电流边界最小值的选取与输出电容上存储的电荷正相关，换句话

说，和输出电容容值以及其上的电压正相关。 

B dead transistor CI t C V                  (3-9) 

在电路实际工作中存在功率器件的关断延时问题，这会带来电感电流波形的畸变，现

分析如下。图 3.21(a)示意了电路在续流阶段功率管关断延时对反向电流边界的影响。vLs_f

是续流阶段逆变电感上的压降，ibp 是 DSP 里面设定的反向电流值，ib是电路工作中实际的

反向电流值。当电感电流达到设定的反向电流值时，DSP 里面的模拟比较器产生复位信号，

续流管的门极关断信号随即被给出。然而从门极关断信号给出到续流管真正关断存在延时

td，因此在续流管实际关断之前反向电感电流会继续增加，如图 3.21(a)中的虚线所示。这

样实际的反向电流会比设定的要大一些，其差值的表达式如下所示。 
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在实际电路中，功率管的关断延时是固定的，因此从上式可以看到，当续流阶段逆变

电感上的压降不一样时，电流斜率会不一样，反向电流也会到达不同的值，如图 3.21(b)所

示。由于电网电压在半个工频周期内是正弦变化的，导致续流时逆变电感上的电压也是变

化的，因此实际的反向电流边界总是大于设定值且不断变化。 

 

图 3.21 功率管关断延时对反向电流边界影响的示意图 
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根据上面的分析，这里搭建了仿真电路，分别对全桥逆变器和 T 型逆变器进行了仿真。

理论的反向电流值 ibp 设为定值，驱动信号的关断设置了延时，以此来观察关断延时对电

流波形的影响，如图 3.22 所示。结合式(3-10)来看，对于全桥逆变器，续流阶段加在逆变

电感上的电压就是电网电压 vg，它是连续变化的，因此实际的反向电流也是连续变化的。

对于 T 型逆变器，存在不同的工作模式，续流阶段加在逆变电感上的电压在模式 1 和 2 时

等于电网电压 vg，在模式 3 时等于 vg-Vbus/2，电感上的压降不是连续变化的，因此实际的

反向电流也出现了分段的情况。 

 

图 3.22 功率管关断延时对反向电流边界造成影响的仿真波形 

功率管关断延时导致的反向电感电流畸变会给电路带来两方面影响。第一，在输出电

流相同的情况下，反向电流增大会导致电感电流的峰值增大，这会增加元器件的电流应力，

也会增加导通损耗。尤其在高频化的需求下，如果逆变电感取值很小，电感电流斜率很大，

在相同的关断延时下反向电流畸变会更大，电感电流的的峰峰值以及导通损耗会进一步增

加。第二，T 型逆变器的反向电感电流出现分段的情况，这会影响输出并网电流的波形质

量。因此我们希望实际反向电感电流可以保持连续，并且不会向下“凸”出去太多。为了

达到这个效果，可以改变 DSP 里面模拟比较器的负端所设定的反向电流值。将式(3-10)稍

作改变可以得到反向电流设定值 ibp(t)的表达式，如式(3-11)所示。实际反向电流值 ib(t)设

定为需要的恒定值，功率管的关断延迟时间 td可以通过实测或者实际调试得到，续流阶段

的电感电压 vLs-f 可以通过采样的输入输出电压计算得到，由此就可以计算出 DSP 里面反

向电流的设定值。对于全桥逆变器和 T 型逆变器来说，DSP 里反向电流设定值 ibp(t)的表

达式分别如式(3-12)和式(3-13)所示。在仿真电路中使用这个修正的反向电流设定值，可以

得到修正后的电感电流波形，如图 3.23 所示。 
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时间 (s) 时间 (s)

4A

-2A

2A

0A

0.010.0050

4A

-2A

2A

0A

0.010.0050

ib ib

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                      第三章 电流临界导通模式下的单相 T 型并网逆变器 

64 

 
( )

( ) ( )
Ls f

bp b d

s

v t
i t i t t

L


                          (3-11) 

 
2

( ) sin( )
grms

bp b d

s

V
i t i t t

L
                         (3-12) 

 

2 sin( ) 1

( )

( 2 sin( ) ) 3
2

d
b grms

s

bp

d bus
b grms

s

t
i V t

L
i t

t V
i V t

L


  


 

    


，模式 和2

，模式

               (3-13) 

 

图 3.23 修正后的反向电感电流仿真波形 

3.5.2 T 型桥臂的 ePWM 配置 

 

图 3.24 T 型桥臂三种工作模式下的开关管工作逻辑 

T 型桥臂在半个工频周期内有三种工作模式，以正半周为例，每种工作模式下的开关

管工作逻辑如图 3.24 所示。模式 1 时，S2 和 S4 高频互补工作；模式 2 时，S1 和 S4 高频

互补工作；模式 3 时，S1 和 S3 高频互补工作。由于每种工作模式开关管的工作逻辑不同，

当发生模式切换的时候需要先将 T 型桥臂短时间内关掉来重新配置开关逻辑，然而这样会

使逆变电感电流波形出现中断，影响输出电流质量。本节提出一种合理的 ePWM 模块配

置方法，不用重新配置开关逻辑，只需要赋上不同的 ePWM 比较值就可以实现流畅的模
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式切换，从而减小模式切换对输出电流波形的影响。 

在电网正半周，T 型桥臂的 ePWM 配置逻辑如图 3.25 所示。S1 和 S3 采用一对互补

的 ePWM 信号，S2 和 S4 采用一对互补的 ePWM 信号，两组 ePWM 的计数器保持同步。

当计数器等于 0 时，S1 和 S2 同时置高。当计数器等于比较值 A 时，S1 置低，S2 保持原

状。当计数器等于比较值 B 时，S1 保持原状，S2 置低。比较值 B 应该大于或等于比较值

A，否则 S1 和 S4 会同时开通，造成直流母线的短路。 

 

图 3.25 T 型桥臂的 ePWM 配置逻辑 

根据图 3.25 的配置逻辑，只要合理配置比较值 A 和 B，就可以使 T 型桥臂工作在三

种工作模式中的任何一种，这里以电网正半周为例说明如下。 

图 3.26(a)是 T 型桥臂工作在模式 1，此时比较值 A 等于 0，比较值 B 对应主管导通时

间。S1 常关，S3 常通，S2 和 S4 分别作为主管和续流管。T 型桥臂中点在零电位和母线

中点电位间跳变。 

图 3.26(b)是 T 型桥臂工作在模式 2，此时比较值 A 和 B 相等且对应主管导通时间。

在开关周期开始时，S1 和 S2 同时开通，充电电流优先流过 S1。当计数器等于比较值 A 和

B 时，S1 和 S2 同时关断，S3 和 S4 同时开通，此时续流电流会流过 S4。从外部来看，S1

和 S4 呈现出互补开通的效果，T 型桥臂中点在零电位和母线电位间跳变。 

图 3.26(c)是 T 型桥臂工作在模式 3，此时比较值 A 等于主管导通时间，比较值 B 等

于开关周期值（实际上需要略大于周期值）。S2 常通，S4 常关，S1 和 S3 分别作为主管和
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续流管。T 型桥臂中点在母线中点电位和母线电位间跳变。 
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图 3.26 T 型桥臂在三种工作模式下的 ePWM 配置与电路示意图。(a)模式 1，(b)模式 2，

(c)模式 3。 

根据这种配置方式，只需要提供不同的比较值 A 和 B 就可让 T 型桥臂自动进入不同

的工作模式，实现流畅的模式切换。以图 3.27 为例，DSP 在电流过零中断中给比较值 A

和 B 赋值。起先 T 型桥臂工作在模式 1，比较值 A 等于 0，比较值 B 等于主管导通时间。

当需要发生模式切换时，直接在电流过零中断中给比较值 A 和 B 赋上新的值，令比较值

A 和比较值 B 相等，都等于主管导通时间。但这些比较值在下一开关周期开始时才会被装

载。当新的比较值被装载后，T 型桥臂会自动进入模式 2。由此可见，虽然 T 型桥臂有好

几种工作模式，但是开关管的 ePWM 配置不需要改变，只需要改变比较值就可以改变工

作模式。图 3.28 是半个工频周期内的电感电流仿真波形，图中也给出了理想的模式切换的

细节波形。 

 

图 3.27 T 型桥臂的模式切换示意图 
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图 3.28 半个工频周期的电感电流仿真波形 

3.5.3 直流母线电容的均压问题 

单相 T 型并网逆变器是三电平结构，直流母线是两个电容串联，因此存在电容均压的

问题。这里我们定性分析 T 型桥臂三种模式下母线电容的电荷转移情况以及不均压的机

制，以此作为均压控制的基础。图 3.29 给出了一个开关周期内的逆变电感电流波形，从中

可以看到在充电和续流两个阶段所累积的电荷量 Qa 和 Qb，在实际工作中这些电荷量将会

由电源和母线电容提供或者是自行独立续流。图 3.30 给出了电网正半周时 T 型桥臂在三

种模式下的母线电容充放电情况。需要注意的是，电路实际工作总是由母线电容先给后级

提供能量，而直流源在这个过程中不断给母线电容补充能量，电容充放电与直流源的供电

处于动态平衡。母线电容上的电压在一个开关周期内会有微小的波动，然而其串联电压值

经过开关周期平均后总是等于直流源电压。因此我们这里忽略母线电容充放电与直流源电

压的暂态不平衡，假定在任何时刻母线电容的串联电压值都严格等于直流源电压，且假定

两个母线电容的容值相等，这样使得母线电容的电荷转移分析更加清晰简洁。三种模式下

的母线电容充放电情况分析如下，相应的电荷累积情况列在表 3.1 中。 

模式 1 

电感充电阶段，C2 放电来给输出提供能量，因此其电压会降低，根据假设的串联电压

值不变，直流源会给 C1 充电。因为 C1 和 C2 的电压变化量是相等的且极性相反，所以 C1

的充电量等于 C2 的放电量。另一方面，根据基尔霍夫电流定律，母线中点电荷守恒，C1

的充电量与 C2 的放电量加起来等于电感电流累积的电荷量 Qa。由此可以得到，C1 的电

荷累积是 Qa/2，C2 的电荷累积是-Qa/2。电感续流阶段，母线电容与电流回路是脱开的，

因此 C1 和 C2 的电荷累积都为 0。 

模式 2 

模式1 模式2 模式3 模式1模式2

电感电流

平均电流
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电感充电阶段，C1 和 C2 一同放电给输出提供能量，根据假设的串联电压值不变，可

以认为此时是由电压源提供能量，电容不参与。因此 C1 和 C2 的电荷积累都为 0。从物理

意义来看，C1 和 C2 是串联起来一同给输出供电，它们是一同充电一同放电，所以也可以

看出不会影响电容均压。电感续流阶段，母线电容与电流回路是脱开的，同样 C1 和 C2 的

电荷累积都为 0。 

模式 3 

电感充电阶段，此时的情形和模式 2 的充电阶段一样，所以 C1 和 C2 的电荷积累都

为 0。电感续流阶段，此时的情形与模式 1 的充电阶段一样，只是电感电流累积的电荷量

为 Qb，因此 C1 的电荷累积是 Qb/2，C2 的电荷累积是-Qb/2。 

 

图 3.29 一个开关周期内的逆变电感电流波形 

 

图 3.30 电网正半周时 T 型桥臂在三种模式下的母线电容充放电情况。(a)模式 1，(b)模式

2，(c)模式 3。 

表 3.1 三种模式下母线电容充放电情况 

 模式 1 模式 2 模式 3 

 充电阶段 续流阶段 充电阶段 续流阶段 充电阶段 续流阶段 
C1 Qa/2 0 0 0 0 Qb/2 

C2 -Qa/2 0 0 0 0 -Qb/2 

iL

t
Qa Qb

C1

C2

C1

C2

C1

C2

C1

C2

C1

C2

C1

C2

(a) (b) (c)
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根据上面的分析，图 3.31 标示出了电网正半周电感电流影响母线电容均压的部分（灰

色阴影部分）。在模式 1 时是充电阶段影响均压，C1 充电，C2 放电。在模式 2 时不影响

均压，C1 和 C2 不充不放。在模式 3 时是续流阶段影响均压，C1 再次充电，C2 再次放电。

电网负半周的情形是对称的，这里不再赘述。 

图 3.32 给出了 C1 和 C2 在一个工频周期内电压变化的趋势。电网正半周时 C1 是在

不断累积电荷，C2 是在不断消耗电荷，电网负半周时则刚好相反，C1 不断消耗电荷，C2

不断累积电荷。 

M1 M2 M3 M2 M1

iL

t

Qa

Qb

 

图 3.31 电网正半周电感电流影响母线电容均压的部分 

 

图 3.32 C1 和 C2 在一个工频周期内电压变化的趋势 

电路实际工作时正负半周肯定不是完全对称的，所以很可能出现一个电容累积的电荷

过多，一个电容消耗的电荷过多的情况，从而导致电容不均压。电容不均压显然会影响电

路的正常工作，因此需要均压控制。图 3.33 给出了均压控制的示意图，通过调整正半周的

输出电流指令来恢复 C1 和 C2 充放电的平衡。从前面的分析已经知道，正半周有助于 C1

积累电荷，C2 消耗电荷，负半周有助于 C1 消耗电荷，C2 积累电荷。因此当 C1 的电压高

于 C2 的电压时，应该让正半周的电流小于负半周的电流，使得 C2 更多积累电荷，C1 更

多消耗电荷。当 C1 的电压低于 C2 的电压时，应该让正半周的电流大于负半周的电流，

使得 C1 更多积累电荷，C2 更多消耗电荷。 
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图 3.33 通过调整输出电流指令实现均压控制 

均压控制会分别采样 C1 和 C2 的电压，然后产生两个电压环，如图 3.34 所示。一个

是电压和环，负责得到基本的输出电流指令，由此将直流母线电压稳定在设定的基准值。

一个是电压差环，负责对已有的电流指令进行微调，从而实现均压。最终得到的电流指令

会用来计算主管的导通时间 ton。根据这种均压策略，图 3.35 给出了相应的仿真波形，一

方面母线电压要稳定在基准值，另一方面 C1 和 C2 的电压要均衡。 

 

图 3.34 均压控制的示意图 

 

图 3.35 均压控制的仿真波形 
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3.6 T 型逆变器的损耗分析 

 

图 3.36 两种电路拓扑。(a)全桥逆变器，(b)T 型逆变器。 

本节对工作于 TCM 模式的全桥逆变器和 T 型逆变器的损耗进行量化分析和比较，从

而说明 T 型逆变器在效率上的优势。图 3.36 是全桥逆变器和 T 型逆变器的电路拓扑。我

们以英飞凌公司的 IPW65R048CFDA 为分析样本，它的导通电阻较小，可以工作在更高的

功率。我们这里只分析功率管的导通损耗和开关损耗。 

导通损耗比较容易计算，因为导通电阻是确定的，只需要算出电流的有效值即可。图

3.37 是 TCM 三角波的示意图，其有效值的计算如式(3-14)所示。经过化简可以得到三角波

的有效值表达式如式(3-15)所示。 

 

图 3.37 电感电流 TCM 三角波示意图 
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开关损耗我们借助仿真软件来估算，由于功率管是零电压开通，所以只需要估算关断

损耗。从英飞凌官网可以得到 IPW65R048CFDA 的 PSpice 模型，将该模型导入到仿真软
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件 iSimPE 搭建的双脉冲电路，可以得到功率管关断瞬态的电压波形和电流波形，如图 3.38

所示，由此可以得到电压电流交叠产生的关断损耗。图 3.39 是由此得到的一组典型的关断

损耗曲线，将其拟合可以得到式(3-16)。 

 

图 3.38 仿真软件中得到的功率管关断瞬态的电压波形和电流波形 

 

图 3.39 由仿真软件得到的一组典型的 MOSFET 关断损耗曲线 

20.2228 1.3345 24.344swW I I                        (3-16) 

基于公式(3-15)和(3-16)可以对功率管的导通损耗和开关损耗进行计算，导通损耗包含

高频桥臂和工频桥臂两部分损耗。式(3-17)和式(3-18)是对图 3.36(a)所示全桥逆变器功率管

的导通损耗和关断损耗的计算。式(3-19)和式(3-20)是对图 3.36(b)所示 T 型逆变器功率管

的导通损耗和关断损耗的计算，其中 D1 和 D2分别是模式 1 和模式 3 中电流的占空比，图

3.40 是 T 型逆变器电感电流波形示意图。 
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图 3.40 T 型逆变器电感电流波形示意图 

 

图 3.41 功率管损耗曲线（电感取 180μH）。(a)全桥逆变器的导通损耗和开关损耗，(b)T

型逆变器的导通损耗和开关损耗，(c)全桥逆变器和 T 型逆变器各自的总损耗。 

 

图 3. 42 功率管损耗曲线（电感取 120μH）。(a)全桥逆变器的导通损耗和开关损耗，(b)T

型逆变器的导通损耗和开关损耗，(c)全桥逆变器和 T 型逆变器各自的总损耗。 
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图 3.43 功率管损耗曲线（电感取 60μH）。(a)全桥逆变器的导通损耗和开关损耗，(b)T 型

逆变器的导通损耗和开关损耗，(c)全桥逆变器和 T 型逆变器各自的总损耗。 

根据上面的公式，可以得到全桥逆变器和 T 型逆变器的功率管损耗曲线。电路参数如

下：直流母线电压为 400V，电网电压为 220Vrms，反向电流设为-1A。逆变电感分别取

180μH、120μH 和 60μH，从而得到图 3.41、图 3. 42 和图 3.43 的功率管损耗曲线图。电感

的不同会带来开关频率变化范围的不同，电感越小，整体的开关频率越高。从上面的损耗

曲线可以得出几个结论： 

1）不论是全桥逆变器还是 T 型逆变器，轻载时开关损耗占主要部分，重载时导通损耗占

主要部分。随着负载增加，导通损耗逐渐增加，开关损耗逐渐减少，随后开关损耗维持

在一个稳定的水平。这是因为虽然重载时单次关断损耗变大了，但是开关频率降低了，

所以总的开关损耗变化不大。 

2）逆变器的额定功率越大，重载到轻载的开关频率变化范围就越大，在保证重载时高效

率工作的情况下，轻载效率难以兼顾，这对全桥逆变器是一个挑战。而 T 型逆变器可

以压缩重载到轻载的开关频率变化范围，因此允许逆变器工作在更高的功率等级。 

3） 在使用相同逆变电感的情况下，T 型逆变器的开关损耗小于全桥逆变器，而导通损耗

大于全桥逆变器。图 3.44 是 T 型逆变器与全桥逆变器功率管导通损耗的比值，这里它

们使用同样的功率管。可以看到，当负载增大时，这个比值逐渐趋于稳定。当 T 型逆

变器的开关损耗优势大于导通损耗劣势时，就能够提高效率。从图中的总损耗曲线可

以看到，轻载时 T 型逆变器的总损耗更低。随着负载加重，导通损耗占的比重越来越

大，T 型逆变器对全桥逆变器的损耗优势越来越小。甚至当负载大到一定程度时，T 型

逆变器的总损耗会超过全桥逆变器。 

4）在使用不同感值的逆变电感时，电感电流的有效值保持不变，但是开关频率会有较大

变化。因此在使用不同电感的情况下，功率管的导通损耗保持不变，而开关损耗与开
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关频率密切相关，电感越小，开关频率越高，开关损耗越大。 

5）功率管的开关损耗曲线和导通损耗曲线会产生一个交汇点。逆变电感越小，导致开关

频率越高，这个交汇点越靠右，说明开关损耗在总损耗中占的比重越大，从而 T 型逆

变器的降频效果和效率优化越明显。 

 
图 3.44 T 型逆变器与全桥逆变器功率管导通损耗的比值 

在电路设计中，功率管和逆变电感的选取需要仔细考虑。使用导通电阻小的功率管，

可以降低导通损耗，从而允许逆变器工作在更高的功率等级。然而导通电阻小的功率管开

关损耗会比较大，此时 T 型逆变器的降频特点可以弥补这个缺点。此外，使用感值小的逆

变电感可以减小电感体积，提高功率密度，但是对于全桥逆变器而言开关频率会大幅增加。

如果用 T 型逆变器代替全桥逆变器，可以降低开关频率和开关损耗，在提高功率密度的同

时，保持一个较高的效率。 

3.7 样机设计与实验结果 

本章搭建了一个 1kW 的单相 T 型并网逆变器来验证其工作模式和控制方法。图 3.45

是单相 T 型并网逆变器的控制框图，其中包含了几个重要的功能模块。逆变器只采用直流

母线电压环，没有并网电流环。直流母线稳压的电压和环与电容均压的电压差环合起来给

出并网电流指令，并网电流指令结合输入输出电压以及电感感值等信息计算出主管的导通

时间，续流管的关断由硬件复位信号决定。电路实时检测电网电压信号，以此进行模式判

断和切换。输出电流功率因数为 1，不具备无功分量调整的能力。为了看出 T 型逆变器对

效率的提升，我们需要用工作在 TCM 模式的全桥逆变器作为对比。T 型桥臂因其结构的

特点，只要关掉中间两个功率管（S2 和 S3）就能退回到全桥结构，因此 T 型逆变器和全

桥逆变器的实验可以在同一个样机上来做并进行对比。 
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图 3.45 单相 T 型并网逆变器的控制框图 

图 3.46 是单相 T 型并网逆变器的电路实物图，样机参数如表 3.2 所示。因为逆变器功

率较大，所以功率管采用 TO247 封装，并且采用导通电阻较小的功率管来降低导通损耗。

高频电感电流通过霍尔芯片实时采样来与 DSP 里设定的反向电流边界进行比较，从而实

现硬件复位。 

滤波器的设计简述如下。先确定逆变侧的电感 Ls。Ls 直接影响开关频率的范围，因此

应该根据需要的开关频率来确定 Ls。满载时的开关频率最低，我们要确保此时的最低开关

频率仍然高于人耳可听的频率范围，这里将最低开关频率设定在 25kHz 左右，由此得到

1000W 样机所需要的电感感值为 120μH。接下来确定滤波电容 Cg。Cg 和 Ls 一同构成了一

个 LC 滤波电路来滤除开关频率的电流纹波。在 Ls 确定的情况下，Cg将决定滤波电路的截

止频率，Cg 越大，截止频率越低，滤波效果也越好。但是 Cg 太大会增加电容本身的成本

和体积，同时产生过多的无功电流，因此也不宜过大。式(3-21)根据无功分量所占的比例

来确定 Cg。其中 Prated等于 1000W，ωg 等于 2π*50rad/s，Vgrms 等于 220V，λ 等于 3%，由

此算出 Cg 等于 2μF。相应地，Ls 和 Cg 组成的截止频率大约是 10kHz。Ls 和 Cg 都确定后，

最后确定网侧电感 Lg。逆变电感的高频电流被滤波电容和网侧电感分流，我们希望高频分

量尽量走滤波电容，工频分量尽量走网侧电感，这样滤波效果更好。因此网侧电感需要提

供一个高的阻抗，从而迫使高频电流从滤波电容 Cg 处走。根据通常的设计经验，令网侧

电感的阻抗大约是滤波电容阻抗的 10 倍（在最低开关频率下），会带来较好的滤波效果。

因此这里得到网侧电感值为 200μH。 
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图 3.46 单相 T 型并网逆变器的电路实物图 

表 3.2 实验参数 

参数 符号 数值 

输入电压 Vbus 400Vdc 

输出电压 Vg 220Vrms 

额定功率 Prated 1000W 

逆变侧电感 Ls 120μH 

滤波电容 Cg 2μF 

网侧电感 Lg 200μH 

反向电流 ib 2A 

功率管 \ IPW65R048CFDA 

霍尔芯片 \ ACS730KLCTR-20AB-T 

DSP \ TMS320F28035 

 

图 3.47 给出了全桥逆变器和 T 型逆变器的主要波形，包括逆变电感电流波形 iL，高

频桥臂与工频桥臂中点输出的电位差波形 vab。从电感电流波形来看，反向电流边界已经

得到了补偿，但是因为逆变电感感值较小，电感电流斜率较大，功率管关断延时带来的反

向电流畸变比较严重，因此反向电流没有被补偿成一条直线，而是仍然向下有些突出。对

于 T 型逆变器，在不同的模式下需要采用不同程度的补偿才能使反向电流边界保持连续。

在电网电压过零点处，开关频率会降到很低，以至电路无法正常工作。因此逆变器的高频

桥臂和工频桥臂全部关断，在电感电流波形上会看到一个“死区”。从两个桥臂中点输出

的电位差波形可以看到 T 型逆变器多电平的特性，但是在模式 2 期间会暂时退回到两电平
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状态。多电平的特性，一方面可以降低逆变电感上的电压，从而降低开关频率。另一方面

可以降低功率管的关断电压应力，减少单次关断损耗。这两方面都有助于降低逆变器的开

关损耗，优化效率。 

 

图 3.47 全桥逆变器和 T 型逆变器的桥臂中点电压波形和电感电流波形。(a)全桥逆变器，

(b)T 型逆变器。 

图 3.48 是全桥逆变器和 T 型逆变器的电感电流波形和输出电流波形。T 型逆变器因

为在半个工频周期内存在模式切换，所以输出电流不如全桥逆变器的光滑。 

 
图 3.48 逆变器的电感电流波形和输出电流波形。(a)全桥逆变器，(b)T 型逆变器。 

图 3.49 是 T 型逆变器在三个工作模式下的细节波形。在不同工作模式下反向电流总

能实现主管的软开通。在模式 1 和模式 3，T 型桥臂中点的跳变电压只有直流母线电压的

一半，因此加在逆变电感上的电压比较小，电感电流斜率变缓，开关频率和开关损耗都降

低。模式 2 时 T 型桥臂中点的跳变电压等于直流母线电压，此时加在逆变电感上的电压较

大，开关频率和开关损耗也较高。模式 2 作为过渡模式，可以解决电网电压接近直流母线

中点电压时模式 1 和模式 3 无法正常工作的问题。 
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图 3.49 T 型逆变器在三个工作模式下的细节波形。(a)模式 1，(b)模式 2，(c)模式 3。 

图 3.50 是 T 型逆变器通过重新配置开关逻辑来实现模式切换的细节波形。开关逻辑

的配置是在硬件复位中断里完成的，在此期间 T 型桥臂的四个开关管全部关断，电路会进

入短暂的断续模式，从电流电压的波形可以看到寄生振荡的现象。这种模式切换比较生硬，

电感电流不够连续，因此会影响输出电流的波形质量。 

 

图 3.50 T 型逆变器重新配置开关逻辑实现模式切换的细节波形 

图 3.51 是采用本章所提出的 ePWM 模块的配置方式来实现模式切换。和图 3.50 相
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比，新的模式切换更加顺畅，电感电流保持连续，不存在切换过程中因为开关管全部关断

带来的寄生振荡，从而可以优化输出电流波形。 

 

图 3.51 T 型逆变器采用统一 ePWM 配置时模式切换的细节波形 

图 3.52 是 T 型逆变器和全桥逆变器的效率对比。负载较重时两者的开关频率都比较

低且相差不是很大，此时导通损耗占总损耗的主要部分，因此效率差异不大。当负载较轻

时，开关损耗占总损耗的主要部分，全桥逆变器的开关频率较高，T 型逆变器因为多电平

的缘故开关频率压得比较低，所以开关损耗也少，因此效率更高。如果将逆变电感进一步

减小，将逆变器推向高频化，T 型逆变器的降频效果会更加明显，带来的效率提升也会更

加显著。 
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图 3.52 T 型逆变器和全桥逆变器的效率对比 
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3.8 本章小结 

本章将电流临界导通模式应用在单相 T 型并网逆变器中，在保证零电压开通的前提下

使用多电平技术降低开关频率和开关损耗，从而优化效率。本章的研究结论和成果有： 

1）本章讨论了电流临界导通模式的两种软开关原理，并分析了其变频特性，对全桥逆变

器在两种调制方式下的开关频率进行了对比，得出的结论是，在逆变电感不变的情况

下，要想降低电流临界导通模式的开关频率，必须降低逆变电感上的压降。基于此，本

章讨论了多电平桥臂在电流临界导通模式中应用的可能性。在几种常见的多电平桥臂

中，T 型桥臂适合低压场合，使用功率器件少，导通损耗低，模式切换简洁，因此本章

针对单相 T 型并网逆变器进行研究。 

2）本章详细分析了工作在电流临界导通模式下的单相 T 型并网逆变器的工作原理。根据

电网电压和直流母线中点电压的关系，T 型桥臂分为 3 个工作模式。其中模式 1 和模

式 3 是三电平模式，可以有效降低开关频率。模式 2 是模式 1 和模式 3 之间的过渡模

式，属于两电平模式，它可以解决电网电压接近直流母线中点电压时模式 1 和模式 3

不能正常工作的问题。本章对全桥逆变器和 T 型逆变器的开关频率进行了对比，结果

表明，在逆变电感相同的情况下，T 型逆变器具有明显的降频效果，这为其效率优化奠

定了基础。 

3）本章详细讨论了单相 T 型并网逆变器在实际工作中的三个问题。第一个问题是电流临

界导通模式的电流控制及波形修正。电流控制采用数字加模拟的方式，主管的导通时

间在 DSP 里计算得到，续流管的关断由硬件复位实现。由于功率管存在关断延时，反

向电感电流会产生畸变，本章通过补偿反向电流边界线来修正反向电流。第二个问题

是 T 型桥臂的 ePWM 模块配置。T 型逆变器在半个工频周期内存在三个工作模式，本

章提出了一种合理的 ePWM 配置逻辑，在模式切换时不需要改变开关管的配置，只要

在 ePWM 寄存器里赋上不同的比较值就可以改变工作模式，实现工作模式的流畅切换。

第三个问题是直流母线电容的均压。经分析可以知道，电网正半周 C1 积累电荷，C2

消耗电荷，电网负半周 C1 消耗电荷，C2 积累电荷。当电容出现不均压时，如果 C1 电

压高于 C2 电压，应该让正半周的电流指令小于负半周的电流指令，使 C2 更多积累电

荷。如果 C1 电压低于 C2 电压时，应该让正半周的电流指令大于负半周的电流指令，

使 C1 多积累电荷。所以控制采用一个电压和环加一个电压差环，共同来产生电流指

令。 
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4）本章对 T 型逆变器和全桥逆变器功率管的损耗进行了定量分析，得出的结论是，开关

损耗在总损耗中占的比例越高，T型逆变器相比于全桥逆变器效率优化的效果越明显。

当逆变器的额定功率较大时，重载到轻载的开关频率变化范围会比较大，此时 T 型逆

变器的降频特点得以充分发挥，轻载效率会有明显改善。当使用高频化来提高功率密

度时，T 型逆变器同样可以限制开关损耗的骤增，从而保持较高的转换效率。 
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第四章 电流临界导通模式下单相 T 型并网逆变器控制策略的优化 

4.1 引言 

上一章介绍了电流临界导通模式下单相 T 型并网逆变器的基本工作原理，详细讨论了

一些关键的技术细节，并且通过实验验证了其对效率的提升。然而此工作原理仍然存在一

些问题。第一，在半个工频周期内，T 型逆变器会有三个工作模式，当 T 型逆变器工作在

过渡模式（模式 2）时，实际上是两电平模式，加在逆变电感上的电压较大，因此开关频

率很高。这样虽然不会增加太多的开关损耗（因为过渡模式时间很短），但是开关频率变

化范围太大不利于电路的设计。第二，T 型逆变器在不同工作模式下的导通时间计算公式

是不一样的，因而在电路实际运行中由于硬件参数不一致等因素导致不同工作模式下的输

出电流波形存在错位，需要对导通时间的计算公式进行修正才能使输出电流光滑对接，这

样增加了控制的复杂性。此外，模式切换前后的电流开关频率存在突变，这会影响输出电

流的波形质量。 

针对上面的问题，本章深入挖掘了 T 型桥臂在电流临界导通模式下的工作方式，对单

相 T 型并网逆变器的控制策略进行了优化。针对第一个问题，本章基于 T 型桥臂提出了三

段式的准梯形电感电流波形，以此代替过渡模式的两电平 TCM 三角波，这样有助于降低

整个工频周期内开关频率的变化范围。针对第二个问题，本章将三段式的准梯形电感电流

波形应用在整个工频周期内，从而使 T 型逆变器只工作在一种工作模式，避免了模式切换

给输出电流波形带来的不利影响。  Equation Section 4 

4.2 基于 T 型桥臂的三段式准梯形波工作原理 

 

图 4.1 T 型逆变器的过渡模式开关频率很高 

300

180

120

60

0

开
关

频
率

 (
k

H
z
) 240

0

θ
M3M1 M1M2 M2

200W

1500W

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                          第四章 电流临界导通模式下单相 T 型并网逆变器控制策略的优化 

85 

如引言所说，T 型逆变器工作在过渡模式（模式 2）时，其实是两电平模式，此时开

关频率很高，如图 4.1 所示。这样虽然不会增加太多的开关损耗（因为过渡模式时间比较

短），但是会扩大开关频率的变化范围，不利于逆变电感的选取和电路的优化。 

本节针对 T 型逆变器的过渡模式提出了一种全新的工作方式，电感电流波形不再是

TCM 三角波，而是三段式的准梯形波，从而有效降低了过渡模式过高的开关频率，压缩

了半个工频周期内开关频率的变化范围。这里以正半周为例，详述其工作原理如下。 

 

图 4.2 电感电流采用准梯形波的工作原理示意图 

图 4.2 是电感电流采用准梯形波的工作原理示意图，ePWM 模块配置方式与第三章提

出的一样。需要说明的是，图 4.2 所示的电感电流波形并不是严格意义上的梯形，因为第

二段电流通常都不是平的。所以本文以准梯形波来指代这种电流波形，用以区分 TCM 模

式下的三角波。 

从图 4.2 中可以看到，准梯形电感电流波形在一个开关周期内分为三个模态，比较值

A 和 B 在 0 和开关周期之间，且比较值 B 大于比较值 A。当开关周期开始时进入模态 I，

此时 S1 和 S2 同时开通，充电电流优先流过 S1，T 型桥臂中点电位等于直流母线电位。

当计数器等于比较值 A 时进入模态 II，此时 S1 关断，S3 开通，电流通过 S2 和 S3 充电或

续流，T 型桥臂中点电位等于直流母线中点电位。当计数器等于比较值 B 时进入模态 III，

此时 S2 关断，S4 开通，电流通过 S4 续流，T 型桥臂中点电位等于零。当电感电流下降至

反向电流边界时触发下一个开关周期。 
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因为 T 型桥臂中点在一个开关周期内总是经历三个电位，所以它非常适合电网电压等

于直流母线中点的情况。与之前 T 型逆变器过渡模式采用的 TCM 三角波相比，本章所提

出的准梯形波多了模态 II。因为过渡模式时电网电压接近直流母线中点电压，加在逆变电

感上的压降比较小，所以准梯形波模态 II 的电感电流斜率很平缓，如果电网电压低于母线

中点电位，电感电流缓慢增加，如果电网电压高于母线中点电位，电感电流缓慢降低。增

加了模态 II，开关周期会拉长，从而可以降低开关频率。 

从图 4.2 也可以看到，功率管驱动信号的设置采用了第三章提出的 ePWM 配置方式。

也就是说，第三章提出的 ePWM 配置方式不但能产生 T 型逆变器三种基本的三角波工作

模式，还能方便地产生这里所提出的准梯形波模式。因此，无论 T 型逆变器工作在什么模

式，ePWM 的基本配置是统一不变的，唯一需要改变的仅仅是比较值 A 和 B，这使得 T 型

逆变器的模式选择和切换变得简洁流畅。从另一个角度来看，T 型桥臂的准梯形波模式相

比于 TCM 三角波模式更具有一般性，它可以退化为上一章提出的三种基本的 TCM 三角

波模式。例如，令比较值 A 等于 0，只保留模态 II 和模态 III，准梯形波就退化为基本模

式 1；令比较值 A 和 B 相等，只保留模态 I 和模态 III，准梯形波就退化为基本模式 2；令

比较值 B 等于周期值，只保留模态 I 和模态 II，准梯形波就退化为基本模式 3。因此准梯

形波模式的提出统一了三种基本的 TCM 三角波模式，使 T 型桥臂的使用更加丰富灵活。 

 

图 4.3 一个开关周期内的准梯形电感电流波形 

前面已经说明了准梯形波的工作模式，为了使准梯形波得到所设定的电流平均值，这

里还需要确定准梯形波的导通时间计算公式。TCM 三角波的导通时间很好计算，因为 TCM

三角波的峰峰值是平均值的两倍，通过平均值指令很容易反算导通时间。准梯形波的导通

时间相对不好确定，因为一个开关周期内三段波形存在两个自由度，并且准梯形波的峰峰

值与平均值没有确定的关系。图 4.3 是一个开关周期内的准梯形电感电流波形，其中 IB 是

反向电流值，Iav 是电流平均值，k1、k2 和 k3 是电流斜率，如式(4-1)所示。因为电感电流在
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每个开关周期内总会下降到反向电流边界，所以存在一个约束条件，如式(4-2)所示，因此

三段电流有 T1 和 T2 两个导通时间的自由度。两个自由度增加了导通时间计算的多样性和

复杂性，为了简化导通时间的计算，需要再增加一个约束条件，使两个自由度变为一个自

由度。本文提出的约束条件是令 T1 和 T2 保持一个设定的比例 m，如式(4-3)所示。这样只

有 T1 一个自由度，T2由 T1 根据设定的比例来确定。 

 1 2 3

( ) / 2 ( ) ( )
, ,

bus g bus g g

s s s

V v V v v
k k k

L L L

   
                  (4-1) 

 1 1 2 2 3 3 0T k T k T k                              (4-2) 

 2 1T m T                                (4-3) 

根据图 4.3 可以针对准梯形波的平均值得到一个等式(4-4)，结合式(4-1)、式(4-2)和式

(4-3)，同时借助 Mathcad 软件，可以得到 T1 的表达式，如式(4-5)所示。这是一个重要的结

果，在输入电压 Vbus、输出电压 vg、逆变电感 Ls 以及反向电流边界 IB确定的情况下，只要

给定 T2 和 T1 的比值 m，就可以根据电流平均值指令 Iav 得到相应的导通时间 T1，进而根据

比值 m 算出 T2。式(4-3)给出的约束条件使得导通时间的计算具有唯一性，并且不但可以

得到 T1 的解析解，而且分子分母的表达式都比较简洁，这对于简化数字控制中的计算具

有重要意义。 

1 1 2 1 2 3

1 1 2
1 2 1 1 1 1 2 1 1 2 2

0

1 2 3

( ) [ ( ) ( )] [ 3 ( ) ( )]

( )

T T T T T T

B B B
T T T

av

k t I dt k t T k T I dt k t T T k T k T I dt

I T T T

  


                

   

  

(4-4) 

 1 2 2

(4 8) ( )

( 4 4) (2 4 4)

s av B

bus g

m L I I
T

m m V m m v

   


      
               (4-5) 

根据前面的分析可以看出，在准梯形波模式中，真正起控制作用的是 T2 和 T1 的比值

m。在确定的工作条件下，只要给定 m，导通时间 T1 和 T2 就会由相应的公式计算得到。而

T2 和 T1 的比值 m 会影响到准梯形波的形状，在选取的时候，一方面 m 不能取得太小，否

则第二段电流所占比例太小，降频效果不明显，如图 4.4(a)所示。另一方面当电网电压高

于直流母线中点电压时，第二段电流开始下降，此时 m 不能取得太大，否则第二段电流结

束时电流值会低于反向电流边界线，准梯形波不再完整，如图 4.4(b)所示。因此需要给 m

设定一个上限来确保准梯形波的正常工作，即当第二段电流下降时，令下降的幅度不超过

第一段电流上升的幅度，如图 4.4(c)和式(4-6)所示。式(4-6)结合(4-1)和(4-3)可进一步得到
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式(4-7)，这就是 m 的上限表达式，其适用范围是电网电压高于直流母线中点电压。当电网

电压低于直流母线中点电压时，第二段电流是上升状态，此时理论上 m 不存在上限，如果

m 取值非常大，第一段电流所占比例会很小，准梯形波的形状会逼近三角波。在本节中为

了控制简单，m 取一个定值，下一节中 m 会成为一个变量。 

 

图 4.4 T2 和 T1 的比值 m 对准梯形波的影响。(a)m 太小，(b)m 太大，(c)m 取值适中。 

 2 2 1 1T k T k                                (4-6) 
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图 4.5 T 型逆变器过渡模式采用准梯形波的仿真波形 
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图 4.6 准梯形波的细节波形。(a)a 区，(b)b 区，(c)c 区。 

根据前面的分析，采用如下电路参数：直流母线电压为 400V，电网电压为 220Vrms，

逆变电感 120μH，反向电流设为-1A，我们可以得到 T 型逆变器过渡模式采用准梯形波的

电感电流仿真波形，如图 4.5 所示。电流的平均值是连续的，但是准梯形波的峰值电流会

比三角波的峰值电流低一些。图 4.6 是准梯形波的细节波形，对应图 4.5 中的 a 区、b 区和

c 区，分别是电网电压低于母线中点电压，等于母线中点电压以及高于母线中点电压。图

4.7 是 T 型逆变器过渡模式采用 TCM 三角波以及准梯形波的开关频率对比，可以看到，

过渡模式采用准梯形波可以降低开关频率的变化范围，降频的效果取决于 m 的取值，m 越

大，降频的效果越明显，图中 m 的取值为 2。 

 

图 4.7 开关频率对比。(a)过渡模式采用 TCM 三角波，(b)过渡模式采用准梯形波。 
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4.3 T 型逆变器全工频周期内采用准梯形波的工作原理 

上一节提出的准梯形波工作模式，能有效降低开关频率的变化范围，但是 T 型逆变器

在半个工频周期内仍然是三个工作模式。电路在不同工作模式下的导通时间计算公式是不

同的，考虑到实际电路的延时、误差等因素，不同工作模式下的导通时间计算公式需要针

对性的修正才能确保输出电流波形比较光滑。在实际应用中，电路参数的不一致性会给这

种修正带来困难。此外，模式切换会带来电流开关频率的突变，这也会影响输出电流波形

质量。我们希望 T 型逆变器在整个工频周期内可以采用单一的工作模式，既保留了多电平

结构降频的特点，又不存在模式切换，简化控制，输出电流会更加光滑连贯。因此在本节

中，我们将准梯形波的工作模式应用在整个工频周期内，因为只有准梯形波模式可以同时

适应电网电压低于、等于和大于直流母线中点电压这三种情况。 

前面已经说过，控制准梯形波形状的就是 T1 和 T2 的比值 m。m 可以决定三段电流波

形在一个开关周期内所占的比例，从而决定波形的形状。在上一节中，为简化控制，m 取

为定值。在本节中，准梯形波应用在整个工频周期内，m 取为定值不能满足实际需要，因

此本节提出了 m 作为变量的控制策略，现论述如下。 

图 4.8 给出了 T 型逆变器在半个工频周期内几个典型的时间点。其中 c 点是电网电压

等于直流母线中点电压的临界点，此时准梯形波的第二段电流斜率为零。在此之前的 a 点

和 b 点，准梯形波的第二段电流斜率为正，在此之后的 d 点和 e 点，准梯形波的第二段电

流斜率为负。 

 

图 4.8 T 型逆变器在半个工频周期内几个典型的时间点 

图 4.9 是本节提出的 m 的取值策略示意图，可以看到，m 的取值曲线分为两段，第一

段曲线是 m 从电网电压过零点开始从零线性增长，第二段曲线由式(4-8)决定。当电网电压

高于直流母线中点电压时，准梯形波的第二段电流开始下降，此时式(4-8)使第二段电流的

下降幅度与第一段电流的上升幅度保持一个固定的比例 k，k 介于 0 和 1 之间，这样可以
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确保第二段电流不会下降得过多以至于提前降到反向电流边界线。这两条曲线会产生一个

交汇点，从而形成一条完整的取值曲线。 

 

图 4.9 半个工频周期内 m 的取值策略示意图 
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                     (4-8) 

 

图 4.10 根据 m 的取值策略得到的电感电流波形示意图。(a)a 点，(b)b 点，(c)c 点，(d)d

点，(e)e 点。 

图 4.10 是根据 m 的取值策略得到的在几个典型时间点上的电感电流波形。在 a 点，

m 为零，此时准梯形波的第二段电流缺失，准梯形波退化为三角波，如图 4.10(a)所示。到

了 b 点，m 线性增大，准梯形波的第二段电流出现并且以正斜率逐渐增大，如图 4.10(b)所

示。c 点是一个转折点，此时电网电压等于直流母线中点电压，准梯形波的第二段电流斜
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率为零，如图 4.10(c)所示，过了这一点，第二段电流开始下降。到了 d 点，m 仍然在第一

段取值曲线上，所以第二段电流所占的比例继续增大，如图 4.10(d)所示。到了 e 点，m 的

取值进入第二段曲线，m 的取值大幅减小，准梯形波第二段电流所占的比例也相应减小，

从而避免第二段电流提前降到反向电流边界，如图 4.10(e)所示。 

 

图 4. 11 m 取值太大导致电网电压过零点附近的电感电流失控 

值得一提的是，在图 4.9 中如果 m 采用虚线所示的取值曲线，准梯形波的降频效果会

更好，但是电网电压过零点附近会出现电感电流失控的情况，如图 4. 11 所示。这就是为

什么在电网电压过零点附近 m 的取值需要从零开始增长。出现这个问题的根本原因在于，

电网电压过零点附近的电流平均值太小，如果 m 取值很大，准梯形波的第一段电流在结束

时仍是负电流，这会引起开关管的反向恢复和电流畸变。具体来说，图 4. 11 中实线的电

流波形是理想电流波形。当 S1 开通的时候，反向电流通过 S1 流入母线，如节点①所示。

当 S1 关断时，电流本应当直接进入第 2 段，从而得到的电流平均值与预期的是一致的。

但是因为开关管存在死区时间，S1 关断之后 S3 不会立刻开通，因此负电流会继续流过 S1

的体二极管，这就是虚线所对应的实际的电感电流波形，如节点②所示。当反向电流到零

以后，会发生反向恢复，所以电感电流会变成正值。当反向恢复结束后，电感电流开始流

过中间支路（通过 S3 体二极管），如节点③所示。此后死区时间结束，S3 开通，电感电流

继续流过中间支路。可以看到，由于第一段电流为负值以及死区的存在，造成了第一段电
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流的失控，从而导致电网电压过零点附近的输出电流出现畸变，实际电流大于设定的平均

值。因为这个原因，m 的第一段取值曲线采用了在电网电压过零点处从零开始增大的曲线，

既避免了电流失控的问题，又保证了 m 变化的连续性。这样做的代价是准梯形波在一开始

退化为了 TCM 三角波，开关频率会高一些。 

 
图 4.12 m 实际的取值曲线 

 

图 4.13 逆变器在各种工作模式下的开关频率曲线。(a)全桥逆变器采用 TCM 三角波，

(b)T 型逆变器采用 TCM 三角波，(c)T 型逆变器过渡模式采用准梯形波，(d)T 型逆变器全

程采用准梯形波。 

根据上述 m 的取值策略，我们采用电路参数如下：直流母线电压为 400V，电网电压

为 220Vrms，逆变电感 120μH，反向电流设为-1A，m 具体的取值曲线如图 4.12 所示。图

4.13 是逆变器在各种工作模式下的开关频率曲线，电路参数保持一致。 
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图 4.13(a)是全桥逆变器采用 TCM 三角波的开关频率曲线，它的开关频率变化范围是

最大的，所以整体效率也是最低的。 

图 4.13(b)是第三章提出的 T 型逆变器采用 TCM 三角波的开关频率曲线。模式 1 和模

式 3 相比于全桥逆变器有显著的降频效果，然而过渡模式恢复为两电平模式，因此开关频

率与全桥逆变器相同。这种工作方式因为通过三电平拓扑实现了降频，所以可以提高转换

效率，但是存在多种工作模式的切换，所以对输出电流质量会有影响。另一方面，模式 2

的开关频率仍然很高，导致整体开关频率的变化范围仍然较大，对电路的优化会有限制。 

图 4.13(c)是本章第二节提出的 T 型逆变器过渡模式采用准梯形波的开关频率曲线。

用准梯形波代替 TCM 三角波可以降低模式 2 的开关频率，从而压缩整体开关频率的变化

范围。但是它和图 4.13(b)一样，存在多种工作模式的切换，因此输出电流仍会受到影响。 

图 4.13(d)是本节所提出的 T 型逆变器全程采用准梯形波的开关频率曲线。它有几个

特点。第一，相比于全桥逆变器，T 型逆变器全程采用准梯形波仍然具有降频的好处，但

是在电网电压过零点附近，两者的开关频率是接近的，因为此时准梯形波退化成了 TCM

三角波，电路实际上工作在全桥模式。随着电网电压升高以及 m 逐渐变大，准梯形波的降

频效果开始体现出来。第二，相比于图 4.13(b)和图 4.13(c)，T 型逆变器全程采用准梯形波

取消了多个工作模式的切换，同时因为 m 是连续变化的，准梯形波的开关频率变化也是连

续的。这样就避免了模式切换对输出电流质量的影响。 

图 4.14 是 m 采用实际取值曲线时工频正半周的电感电流仿真波形，图 4.15 是几个典

型时间点上的细节仿真波形。准梯形波的电感电流峰值包络已经和传统 TCM 三角波的电

感电流峰值包络不同了，但是电流平均值是一样的。电感电流在几个典型时间点上的细节

波形与前面所分析的也是一致的。 

 

图 4.14 m 采用实际取值曲线时的仿真波形 
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图 4.15 m 采用实际取值曲线时的准梯形波细节波形。(a)a 点，(b)b 点，(c)c 点，(d)d 点，

(e)e 点。 

4.4 实验结果 

本章在第三章搭建的样机上对所提出的改进控制策略进行了实验，样机参数以及实验

条件均与第三章的实验一致。 

图 4.16 是单相 T 型并网逆变器在过渡模式采用准梯形波的实验波形。图 4.16(a)是逆

变电感电流和输出电流波形，由于过渡模式采用准梯形波，电感电流峰值会比采用 TCM

三角波时要低一些，但是电流平均值保持不变，所以输出电流波形不会受到影响。图 4.16(b)

至图 4.16(f)是 T 型桥臂中点电压和逆变电感电流的细节波形。具体来说，图 4.16(b)是 T

型逆变器在基本工作模式 1 下的细节波形，电感电流是 TCM 三角波；图 4.16(c)是过渡模

式且电网电压低于直流母线中点电压时准梯形波的细节波形，此时第二段电感电流的斜率

为正；图 4.16(d)是过渡模式且电网电压等于直流母线中点电压时准梯形波的细节波形，此
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时第二段电感电流斜率为零；图 4.16(e)是过渡模式且电网电压高于直流母线中点电压时准

梯形波的细节波形，此时电感电流斜率为负；图 4.16(f)是 T 型逆变器在基本工作模式 3 下

的细节波形，电感电流是 TCM 三角波。在过渡模式，准梯形波第 2 段导通时间与第 1 段

导通时间的比值 m 取一个定值 2。 

 
图 4.16 单相 T 型并网逆变器过渡模式采用准梯形波的实验波形。(a)逆变电感电流和输出

电流波形，(b)基本工作模式 1 的细节波形，(c)电网电压低于直流母线中点电压时准梯形

波的细节波形，(d)电网电压等于直流母线中点电压时准梯形波的细节波形，(e)电网电压

高于直流母线中点电压时准梯形波的细节波形，(f)基本工作模式 3 的细节波形。 
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图 4. 17 T 型逆变器采用全程准梯形波的实验波形。(a)逆变电感电流和输出电流波形，(b)

电网电压过零点处 m 等于 0 时的细节波形，(c) 电网电压低于直流母线中点电压时准梯形

波的细节波形，(d) 电网电压等于直流母线中点电压时准梯形波的细节波形，(e)电网电压

高于直流母线中点电压时准梯形波的细节波形，(f)电网电压达到峰值时准梯形波的细节波

形 。 

图 4. 17 是单相 T 型并网逆变器采用全程准梯形波的实验波形。图 4. 17(a)是逆变电感

电流和输出电流波形。可以看到，采用全程准梯形波的电感电流波形和采用 TCM 三角波
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的电感电流波形明显不同，但是输出电流是一样的。图 4. 17(b)至图 4. 17(f)是 T 型桥臂中

点电压和电感电流的细节波形，准梯形波第 2 段导通时间和第 1 段导通时间的比值 m 采

用图 4.12 所示的控制策略。具体来说，在电网电压过零点附近，m 为 0，准梯形波退化为

TCM 三角波，在一个开关周期之内 T 型桥臂中点在两个电平之间跳变，如图 4. 17(b)所示。

随着时间推移，m 渐渐增大，TCM 三角波变为准梯形波，在一个开关周期之内 T 型桥臂

中点在三个电平之间跳变，如图 4. 17(c)-图 4. 17(f)所示。与图 4.16 类似，根据电网电压与

直流母线中点电压的大小关系，准梯形波的第二段电流斜率可以是正、零或者负。当电网

电压瞬时值较大时，m 变小，相应地准梯形波第二段电流所占比例也减小，避免提前下降

到反向电流边界，如图 4. 17(f)所示。 

 

图 4.18 全桥逆变器与 T 型逆变器的逆变电感电流和输出电流波形（1kW）。(a)全桥逆变

器采用 TCM 三角波，(b)T 型逆变器采用 TCM 三角波，(c)T 型逆变器过渡模式采用准梯

形波，(d)T 型逆变器采用全程准梯形波。 

图 4.18 是全桥逆变器与 T 型逆变器的逆变电感电流和输出电流波形（1kW）。图 4.18(a)

是全桥逆变器采用 TCM 三角波，工作模式最简单，输出电流波形质量最好，但是轻载开
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关损耗大，效率最低。图 4.18(b)是 T 型逆变器采用 TCM 三角波，半个工频周期内有三个

工作模式。图 4.18(c)是 T 型逆变器在过渡模式采用准梯形波。图 4.18(b)和图 4.18(c)因为

在半个工频周期内包含多个工作模式，所以模式切换会对输出电流波形质量造成影响。图

4.18 是 T 型逆变器采用全程准梯形波，没有模式切换，因此输出电流更加光滑。 

表 4.1 是全桥逆变器和 T 型逆变器在不同工作模式下实测的 THD 值。全桥逆变器采

用 TCM 三角波，工作模式最简单，输出电流波形质量最好。T 型逆变器无论采用 TCM 三

角波还是在过渡模式采用准梯形波，因为存在多个工作模式的切换，输出电流波形质量都

会受到影响。如果考虑到实际生产中不同逆变器之间存在的硬件参数的不一致性，这种多

个工作模式带来的影响会更大。T 型逆变器采用全程准梯形波取消了模式切换，因此输出

电流波形质量得到优化。 

表 4.1 全桥逆变器和 T 型逆变器在不同工作模式下实测的 THD 值 

 400W 500W 600W 700W 800W 900W 1000W 

全桥-TCM 三角波 4.5% 3.0% 2.5% 2.5% 2.5% 2.3% 3.0% 

T 型-TCM 三角波 4.5% 2.8% 3.2% 3.6% 4.0% 4.8% 5.2% 

T 型-过渡模式准梯形波 2.5% 3.1% 3.6% 4.2% 5.3% 6.1% 6.5% 

T 型-全程准梯形波 2.5% 2.0% 2.4% 3.1% 3.5% 3.8% 4.2% 

 

 

图 4. 19 全桥逆变器和 T 型逆变器在不同工作模式下的效率 

图 4. 19 是全桥逆变器和 T 型逆变器在不同工作模式下的效率。在轻载和半载的情况

下，全桥逆变器的效率明显低于 T 型逆变器的效率。因为此时开关损耗在总损耗中占的比
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例较大，而全桥逆变器的开关频率和开关损耗很高，所以效率较低。相比之下，T 型逆变

器的降频效果凸显出来，开关损耗较小，所以效率较高。随着负载越来越重，无论是全桥

逆变器还是 T 型逆变器的开关频率都逐渐降低，导通损耗在总损耗中占的比例逐渐升高，

此时 T 型逆变器的降频特点带来的效率优化不明显，所以 T 型逆变器的效率和全桥逆变

器的效率接近。从图 4. 19 也可以看到，T 型逆变器在三种工作方式下的效率比较接近。T

型逆变器在模式 1 和模式 3 采用 TCM 三角波，过渡模式采用准梯形波，其开关频率在三

种工作模式中是最低的，所以整体效率也是最高的。T 型逆变器采用全程准梯形波时开关

频率最高，所以轻载效率是最低的。 

综合上面的分析，图 4.20 给出了逆变器在几种工作方式下的性能对比示意图。从中可

以直观地看出，传统的工作在 TCM 模式下的全桥逆变器，因为工作模式简单，并网电流

质量是最高的，但是因为开关频率变化范围最大，开关损耗最高，所以效率是最低的。第

三章提出的工作在 TCM 模式下的 T 型逆变器，有效地降低了开关频率和开关损耗，因此

提高了转换效率，但是由于存在多种工作模式的切换，并网电流质量较差。本章提出的工

作在准梯形波模式的 T 型逆变器，同时兼顾了这两方面的指标。一方面仍然具有多电平拓

扑带来的降频效果，因此转换效率仍然较高，另一方面准梯形波模式作为统一的工作模式

工作在整个工频周期内，避免了多种模式切换对输出电流带来的影响，所以在输出电流质

量方面也有所保证。 

 

图 4.20 逆变器在几种工作方式下的性能对比示意图 

4.5 本章小结 

本章在第三章提出的单相 T 型并网逆变器基本工作原理的基础上，进一步挖掘了 T 型

桥臂在电流临界导通模式下的工作方式，针对 T 型逆变器基本工作原理中存在的问题提出

了相应的解决方案。本章的研究结论和成果有： 

1) 本章针对 T 型逆变器的过渡模式提出了全新的三段式的准梯形电感电流波形。相比于

A: 全桥逆变器工作在TCM模式

B:  T型逆变器工作在TCM模式

C:  T型逆变器工作在准梯形波模式

A

B

C

并网电流质量 转换效率
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TCM 三角波，准梯形波可以降低 T 型逆变器过渡模式的开关频率，缩小整个工频周

期内开关频率的变化范围，有利于电路的设计。准梯形波存在两个导通时间的自由度，

为了简化控制，本章提出了一个简洁的约束条件，从而使准梯形波只剩下一个导通时

间的自由度，并且在此约束条件下的导通时间的计算公式是精确和简洁的，有利于在

数字控制中的计算。 

2) 本章将所提出的三段式准梯形波应用在整个工频周期内，从而使 T 型逆变器全程只有

一种工作模式，避免了原有的模式切换对输出电流造成的影响，输出电流波形质量得

以优化。准梯形波前两段导通时间的比例 m 会影响准梯形波的形状，因此本章给出了

一种关于 m 的取值策略，一方面确保准梯形波正常工作，另一方面尽量发挥准梯形波

的降频特点。 
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第五章 总结与展望 

5.1 工作总结 

单相并网逆变器在光伏发电系统、光伏储能系统以及电动汽车双向充电系统等新能源

领域有广泛的应用。提高逆变器的效率不但能提高能源利用率，还可以降低散热压力，减

小散热器体积，提高变换器的功率密度，因此逆变器的效率优化一直以来在学术界和工业

界都备受关注。本文针对中小功率高效率单相并网逆变器的控制技术进行了研究，得到了

以下的创新研究成果： 

（1）本文针对工作在电流断续导通模式下的单相全桥并网逆变器提出了一种新的基

于关断时间控制的变频控制策略。相比于传统的定频控制策略，该控制策略可以根据逆变

器瞬时功率的变化，通过控制续流管的关断时间自动调节逆变器的开关频率，从而优化不

同负载下的开关损耗，提高权重效率。本文首先提出了电流断续导通模式下的定关断时间

控制策略，即令逆变器在全功率范围内采用固定的关断时间，从而限制轻载开关频率，降

低开关损耗。在此基础上，本文进一步提出了电流断续导通模式下的变关断时间控制策略，

根据瞬时功率的变化改变关断时间，从而调节开关频率，优化开关损耗。这种变关断时间

控制策略更加灵活，对开关频率的调节力度更大。针对该控制策略，本文给出了具体的参

数设计流程。 

（2）本文提出了工作在电流临界导通模式下的单相 T 型并网逆变器。该电路及其工

作模式是软开关技术和多电平技术相结合的产物。电流临界导通模式可以实现功率管的零

电压软开通，T 型逆变器采用多电平结构，相比于全桥逆变器降低了加在逆变电感上的压

降，从而降低了开关频率和开关损耗。本文详细讨论并解决了该电路存在的一些问题，比

如电感电流反向边界修正问题、T 型桥臂 ePWM 配置问题以及直流母线电容均压问题。本

文所提出的 T 型逆变器在转换效率上优于全桥逆变器，为中小功率逆变器实现高效率、高

频化以及高功率密度提供了新的思路。 

（3）本文在所提出的单相 T 型并网逆变器的基础上，深入挖掘了 T 型桥臂在电流临

界导通模式下的工作方式，解决了 T 型逆变器存在的一些问题，优化了控制性能。第一是

基于 T 型桥臂提出了全新的三段式的准梯形电感电流波形，用这种准梯形波取代过渡模式

的 TCM 三角波可以压缩整个工频周期内开关频率的变化范围，有利于电路的设计。第二

是将所提出的准梯形波应用在整个工频周期之内，从而使 T 型逆变器始终工作在一种工作
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模式，避免了多模式的切换，有利于输出电流波形的优化。本文针对 T 型逆变器提出的准

梯形波模式统一了 TCM 三角波的三种基本工作模式，可以适应所有的电网状况，为 T 型

逆变器提供了新的、更简化的、更有灵活性的使用方式。 

本文的第一个研究成果是基于电流断续导通模式的，适用于几百瓦的微型逆变器。所

提出的控制方法不需要增加电路硬件，在不增加电路复杂度和成本的情况下可以提升逆变

器的整体效率。本文的第二个和第三个研究成果是基于电流临界导通模式的，因此适用于

更大功率的几千瓦的并网逆变器。作为软开关与多电平结合的产物，本文所提出的 T 型并

网逆变器在实现高效率和高功率密度上均具有巨大的潜力。 

5.2 本课题工作展望 

本文提出的工作在电流临界导通模式下的单相 T 型并网逆变器结合了软开关技术和

多电平技术，给逆变器的效率优化提供了新的思路和突破点，本文也进一步提出了准梯形

波的重要概念。在此基础上，未来仍有一些工作值得深入研究，其中包括： 

（1）将多模式控制的概念应用在单相 T 型并网逆变器中。这里有三个变量需要考虑。

第一是平均功率的变化，表征着输出功率的大小；第二是瞬时功率的变化，在半个工频周

期内逆变器遍历从轻载到重载的各种瞬时工况；第三是电网电压有效值的宽范围变化，不

同的电网状况下，逆变器的开关频率范围也会不同。如何针对这些不同工况的每一种组合，

找到 T 型逆变器相应的最优工作模式，是未来的一个研究重点。 

（2）分析研究采用 TCM 三角波或者准梯形波的 T型逆变器的共模漏电流问题、EMI 问

题以及低电压穿越等实际工程问题，努力将研究成果向工业界转化。 

（3）对单相 T 型并网逆变器在功率因数不为 1 时的工作原理进行研究。本文仅研究

了功率因数为 1 的情况，当功率因数不为 1 时，无论是 TCM 三角波还是准梯形波都会面

临新的问题，需要进一步的研究。 

（4）在单相逆变器研究的基础上，进一步探索如何将研究成果应用在三相逆变器中。

三相三线制逆变器存在各相之间互相耦合的现象，所以问题会比较复杂。 

（5）使用宽禁带器件，将单相 T 型并网逆变器推向高频化，从而大幅减小电感体积

以及变换器体积，提高功率密度。在这个过程中高频电流的采样会成为挑战，驱动延时对

反向电感电流波形的影响会凸显，在硬件设计上需要更多关注。 

（6）将本文的研究成果应用在整流电路中。逆变和整流具有对称性，所以本文所提

出的各种控制技术经过合理的转化同样适用于整流电路。 
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