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摘 要：单桥臂集成分裂源逆变器凭借单级功率变换实现高增益逆变、器件集成度高及无需电解电容等优势，在

分布式光伏发电系统中应用前景广阔。然而，传统脉冲频率调制+正弦脉宽调制(pulse frequency modulation + si-

nusoidal pulse width modulation, PFM+SPWM)控制下滤波前输出电压呈双极性脉冲特征，且升压桥臂开关频率 fs1

随负载大范围变化，由此引发谐波含量丰富、总谐波畸变率(total harmonic distortion, THD)偏高、输出滤波电感需

求增大、频谱分布移动及轻载效率降低等问题。为此，该文提出一种基于可变电感与 SPWM 的混合控制策略：升

压桥臂采用与逆变桥臂相同的固定频率载波，其占空比恒定为 0.5，通过调节可变电感值控制直流侧电压；逆变桥

臂维持 SPWM 控制以实现输出电压调节。该方法使滤波前输出电压转变为单极性脉冲，频谱分布不再随负载移动，

同时消除 fs1奇次倍频谐波，谐波最大幅值减半，最终实现 THD 降低、输出滤波电感量减半以及轻载效率提升。

所提控制策略的可行性通过 500 W 原理样机得到仿真与实验验证。 
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Abstract：The single-leg integrated split-source inverter exhibits attractive features for distributed photovoltaic power 

generation systems, including reduced component count, single-stage high step-up inversion capability, and elimination of 

electrolytic capacitors. However, under conventional PFM+SPWM control, the output voltage demonstrates bipolar pulse 

characteristics, and the boost-leg switching frequency fs1 varies significantly with load conditions. Therefore, the harmon-

ic content becomes abundant, the total harmonic distortion (THD) is elevated, the output filter inductance requirements 

are increased, the frequency spectra shift, and the light-load efficiency is reduced. To address these limitations, this paper 

proposes a hybrid control strategy integrating variable inductance with SPWM. In the strategy, both legs employ identical 

fixed-frequency carriers with the boost-arm maintaining a constant 0.5 duty cycle while regulating DC-link voltage 

through variable inductance adjustment, whereas the inverter-leg retains SPWM control for output voltage regulation. By 

the strategy,the output voltage is transformed into unipolar pulses, the spectral distribution is stabilized against load varia-

tions,the odd-order harmonics of fs1 is eliminated , and the maximum harmonic amplitude is halved. Consequently, THD 

reduction, 50% decrease in output filter inductance, and improved light-load efficiency are achieved. Comprehensive 

simulation and experimental results based on a 500 W prototype validate the proposed strategy. 
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0 引言 

在“双碳”目标驱动下，分布式光伏发电系统

快速发展，亟需高效、高可靠性、紧凑型的并网功

率变换接口，以支撑新型电力系统[1-2]。在众多拓扑

中，分裂源逆变器因其单级功率变换、高电压增益

能力、连续的输入电流特性、较少的升压侧无源器

件数量，显著地提升了系统的整体效率，并减小了

体积和器件使用成本，且可以直流耦合方式接入储

能，成为分布式光伏并网的优选方案之一[3-4]。 
分裂源逆变器可以看成是由传统 Boost 变换器

和电压源型全桥逆变器集成而来。根据集成度不同，

分裂源逆变器主要分 3 类：单管集成[5-8]、全桥臂集

成[9-13]和单桥臂集成[14-18]。与前者相比，单桥臂集

成分裂源逆变器少了二极管数量，具有更简单的结

构和更低的实现成本，且可通过拓扑变形，很方便

地实现直流输入侧与交流输出侧共地，彻底消除光

伏并网发电系统的高频共模漏电流，改善系统安全

性[14]。但是，其同样存在分裂源逆变器的固有缺陷：

在传统正弦脉宽调制(SPWM)控制下，输入电感充

电时间按正弦规律变化，使得电感电流含有很大的

工频纹波，引起严重的通态损耗。该问题严重制约

了单桥臂集成分裂源逆变器的性能优势的发挥，亟

需开发新型调制策略以突破瓶颈。 
为此，文献[15]提出了 PWM+SPWM 混合控制

策略，即升压桥臂工作在 PWM 方式，通过改变占

空比 D 来调节直流母线电压；另一桥臂(本文称之

为逆变桥臂)采用双极性 SPWM 调制，实现交流输

出电压的波形和幅值控制。该方法可以解决传统

SPWM 带来的输入电感低频纹波问题。而且，两个

桥臂分工明确且开关频率解耦，因此易于实现且具

有更好的控制灵活度。与传统两级式升压逆变器相

比，虽然直流电压利用率下降一半，导致功率管承

受较高的电压应力，但是在相同的电压纹波率约束

下，直流母线电容量仅为前者的 1/4。 
此外，该调制策略下占空比 D 和调制比 M 必

须满足 0.5M<D<(1−0.5M)的制约关系，否则会出现

过调制，导致输出波形畸变。在该约束关系下，为

了获得升压能力，单桥臂集成分裂源逆变器通常工

作在电流断续模式 (discontinuous current mode, 
DCM)。这带来了如下技术优势：1）升压桥臂的上

管实现了零电压开通，防反二极管和下管的反并二

极管均为自然关断[19]；2）直流侧控制系统没有右

半平面零点，与两级式升压逆变器相比，具有更好

的动态特性；3）输入电感电流断续，具有天然且极

强的二倍频电流纹波抑制效果，因此可以适当放宽

直流母线电压纹波率，从而进一步降低所需电容量，

实现“无电解电容”，改善系统功率密度和可靠性[20]。

然而，DCM 控制下，随着输出功率 Po 的下降，D
会急剧减小，从而不满足其和 M 的制约关系，引起

过调制。 
因此，有学者提出将占空比固定在 D=0.5，采

用 Po作为控制量来控制直流母线电压[16]。此时，M
在(0, 1)全域内满足约束关系且连续可调，因此规避

了过调制的风险，具有更好的电压调节能力和谐波

特性。然而，该调制策略无法用于光伏发电和独立

逆变等输出功率不可调节场景。 
文献[18]利用单桥臂集成分裂源逆变器的两个

桥臂开关频率解耦的特性，提出了脉冲频率调制+
正弦脉宽调制(PFM+SPWM)混合控制策略，即：保

持 D=0.5，通过改变升压桥臂的开关频率 fs1来调节

直流母线电压，从而解决了应用场景受限的问题。

然而，两个桥臂的开关频率不相等，使得滤波前输

出电压呈现为双极性脉冲，导致较高的谐波含量和

总谐波畸变率(total harmonic distortion, THD)，增大

了输出滤波电感量；此外，fs1随着负载的减小而大

幅度提升，导致谐波分布发生移动，使得电磁干扰

(electromagnetic interference, EMI)频谱范围加大，且

效率下降。 
本文提出了单桥臂集成分裂源逆变器的可变

电感(variable inductor, VI)+SPWM 混合控制策略。

其通过改变输入电感量 Lin来实现直流侧电压控制，

而 D 固定为 0.5，因此同样能避免过调制和拓宽应

用场景。更重要的是，由于两个桥臂的三角载波相

同，因此滤波前输出电压呈现为单极性脉冲，谐波

含量和 THD 大幅度降低，输出滤波电感量大幅下

降，成本更低；又由于开关频率保持不变，因此频

谱不会发生移动，降低了 EMI 设计难度，且轻载效

率得到改善。尽管可变电感技术被广泛应用于临界

连续模式(critical conduction mode, CRM)变换器[21]、

DCM 变换器[22]、谐振变换器[23]、无线电能传输系

统[24]等场景，但本文首次将其运用于分裂源逆变

器，并详细对比分析了 PFM+SPWM 和所提

VI+SPWM 混合控制策略下的频谱特性、滤波电感

设计和损耗分布，最后通过 500 W/110 V 的样机实
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验验证了理论分析的正确性。 

1  PFM+SPWM 控制存在的问题 

1.1  主电路拓扑 
图 1 所示为单桥臂集成分裂源逆变器。图中，

前桥臂(开关管 S1、S2)既和输入电感 Lin、直流母线

电容 Cdc构成了传统的 DCM Boost 电路，又和后桥

臂(开关管 S3、S4)、输出滤波电感 Lf、输出滤波电

容 Cf 构成了桥式逆变电路。DS1—DS4 为开关管

S1—S4的反并二极管。此外，Lin需串联防反二极管

D，以避免进入三角形电流模式。 
混合控制下，前桥臂(升压桥臂，占空比 D=0.5)

负责控制直流母线电压平均值 Udc，后桥臂(逆变桥

臂)负责调节交流输出电压基波有效值 Uo。其遵循

的理想电压增益关系[16]为： 
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图 1  单桥臂集成分裂源逆变器 

Fig.1  Single-leg-integrated split-source inverter 

 
1.2 频谱分析 

为了简便分析，作如下假设：1）所有开关管、

二极管、电感和电容均为理想器件，不存在寄生参

数，且换流速度足够快，无需设置死区；2）直流母

线电容 Cdc与输入电容 Cin足够大，其电压纹波可以

忽略。 
图 2 给出了 PFM+SPWM 混合控制下的关键波

形图。图中，uao和 ubo为桥臂中点 a、b 相对零电位

点 o 的电压；urac为正弦调制波；urdc为直流调制波；

uc1 为升压桥臂载波；uc2 为逆变桥臂载波；uab(t)为
滤波前输出电压。可以看出，由于 fs1与逆变桥臂开

关频率 fs2不等，uab(t)含有双极性脉冲。由图 2，可

推导出 uab(t)的傅里叶展开式，如式(2)所示。式中，

ωo、ωc1(=2πfs1)和ωc2(=2πfs2)分别为 urac、uc1 的角频

率和 uc2的角频率；N=ωc2/ωo，为载波比；Jn为第 n
次贝塞尔函数。根据式(1)和式(2)，可以绘出 Lin= 
145 μH，Uin=100 V，Udc=400 V，N=400，fs2=20 kHz，
Uo=110 V，不同 Po条件下，PFM+SPWM 单桥臂集

成分裂源逆变器的 uab(t)的理论频谱分布，见图 3。 
可以看出：1）除了基波外，其还含有 fs1和 fs2

的奇次倍频谐波，以及以 fs2及其倍数为中心频率的

边频带谐波；2）fs1处的谐波幅值最大(163.7%)；3）
由于此时 M=0.78 不变，因此不同输出功率下的各

次谐波的幅值基本保持不变，THD 相同；但是，fs1

随着负载的减小而增大，导致谐波分布发生移动，

使得 EMI 频谱范围加大。将 Lin=145 μH，Uin=100 V，

Uo=110 V，N=400，Po=500 W，fs2=20 kHz 等参数

代入式(1)和式(2)，可得 PFM+SPWM 混合控制下，

不同 M(即：不同 Udc)的条件下 uab(t)的 THD 理论值

和 Matlab/ simulink 仿真值，分别如图 4 中的虚线和

圆圈所示。其中，谐波频率统计到 20fs2。可以看出，  
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图 2  PFM+SPWM 下的关键波形 

Fig.2  Key waveforms under PFM+SPWM control 
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仿真值与理论值基本重合；THD 随 M 的增大而减

小，且最小值高达 1.69(M=1 时取得)。 
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(a)  输出功率 Po=500 W (fs1≈23.0 kHz) 
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(b)  输出功率 Po=400 W (fs1≈28.7 kHz) 
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(c)  输出功率 Po=250 W (fs1≈46.0 kHz) 

图 3  PFM+SPWM 下 uab(t)的频谱分布图 

Fig.3  Spectral distributions of uab(t) under PFM+SPWM 

 

图 4  THD 与 M 的关系曲线 

Fig.4  Curves of THD versus M 

 

1.3 输出滤波电感量 
图 5 给出了 PFM+SPWM 混合控制下，在 urac

的正半周，Lf的端电压 uLf、电流 iLf、uao和 ubo的细

节波形图；可以看出，由于 fs1≠fs2，uLf 表现为一系

列形状不规则的脉冲。但不难发现，只有在 uao 为

高电平且 ubo为低电平时，uLf才会大于零，iLf上升。 
当 Lf的正伏秒面积 S+达到最大时，其电流上升

量 ΔILf,rise为： 

 dc o
Lf,rise

f f

Δ ΔU uSI t
L L
+ −

= =  (3) 

式中：Δt 为 S2和 S3同时导通的时间，其最大值为

0.5Ts1；Ts1 为升压桥臂的开关周期；uo=0.5MUdc∙ 
sin(ωot)为输出电压的基波分量。 

因此，当 Msinωot=0 且 Δt=0.5Ts1时，iLf的上升

值达到最大值 ΔILf,max，其为： 

 dc s1 dc dc
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f f s1 f s2

Δ
2 2 2

U T U UI
L L f L f

= = ≤  (4) 

若按照ΔILf,rmax不超过 Lf电流最大有效值 ILf,max

的 40%进行电感量设计，则由式(4)可得： 

 o dc
f

o,max s22 40%
U UL

P f
≥

×  (5) 

式中：Po,max为最大输出功率。若 Udc=400 V，Uo=110 
V，Po,max=500 W，fs2=20 kHz，则所需的输出滤波

电感量高达 5.5 mH 以上，导致磁芯尺寸很大，成本

较高。 
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图 5  PFM+SPWM 下输出滤波电感的电压、电流波形 

Fig.5  Voltage and current waveforms of output filter inductor 

under PFM+SPWM 

2  VI+SPWM 混合控制策略 

2.1 基本原理 
PFM+SPWM 混合控制存在的诸多问题，包括：

uab(t)呈现为双极性脉冲导致丰富的谐波含量和很

大的 THD、频谱分布随负载移动、输出滤波电感很

大，从本质上讲都是由 fs1≠fs2且 fs1需要大范围调节

所引起的。因此，解决这些问题的根本途径是使两

桥臂的三角载波相同，且开关频率保持不变。然而，

固定开关频率会导致一个控制自由度的缺失。由于

DCM-Boost 电路的升压能力还与 Lin 有关，因此本
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文提出了 VI+SPWM 混合控制策略，即：将图 1 中感

值固定的输入电感替换为VI，如图 6 所示，通过改变

Lin来调节Udc。同时，逆变桥臂仍采用 SPWM 控制。 

Uin

a

S4

b

DS4

DVI

Cin

Lf

Cf uo
Cdc

S3

S2

S1 DS3DS1

DS2

o

 

图 6  基于可变电感的单桥臂集成分裂源逆变器 

Fig.6  Single-leg-integrated split-source inverter with 

VI+SPWM hybrid modulation 

 

图 7 所示为 VI+SPWM 混合控制下的关键波

形。可以看出，升压桥臂和逆变桥臂采用同一个双

极性对称三角载波 uc，因此 VI+SPWM 混合控制下

两桥臂的开关频率 fs严格相等，即 fs1=fs2=fs；将 urdc=0
与 uc交截，得到占空比 D 固定为 0.5 的方波信号，

以驱动升压桥臂上管 S1；将 urac与 uc交截，得到逆

变桥臂上管 S3的 SPWM 驱动信号。开关管 S2和 S4

分别与 S1 和 S3 互补工作。该调制策略下，由于

fs1=fs2，uab(t)呈现为单极性的脉冲形式。这将有助于

降低谐波含量和幅值，减小所需输出滤波电感量，

并改善 EMI 特性。 

uracuc

ωt

ωt

ωt

ωt

0

uab

ubo

uao

urdc

ucuracurdc

 

图 7  VI+SPWM 下的关键波形 

Fig.7  Key waveforms under VI+SPWM control 

 
2.2 频谱分析 

VI+SPWM 控制可以看成是 PFM+SPWM 控制

时 fs1=fs2=fs的特例。因此，令式(2)中的ωc1=ωc2=ωc，

ωc(=2πfs)为 uc 的角频率，可得 VI+SPWM 下 uab(t)
的傅里叶展开式，如式(6)所示。式中，第 1 项表示

基波分量，第 2 项表示载波奇次倍频谐波，第 3 项

表示以载波奇次倍频为中心，以基波偶次倍频为步

距向两侧展开的边带谐波分量簇；第 4 项表示以载

波偶次倍频为中心，以基波奇次倍频为步距向两侧

展开的边带谐波分量簇。 
比较式(2)和式(6)，可以看出 VI+SPWM 和

PFM+SPWM 控制下的直流电压利用率均为 0.5M；

式(6)缺失了式(2)中的第 2 项，因此谐波含量更少；

而且，载波的 4n+1(n∈N)次倍频谐波幅值降低，4n+3
次倍频谐波幅值增大。 

将 Uin=100 V，Udc=400 V，N=400，fs=20 kHz，
Uo=110 V 等参数代入式 (1)和式 (6)，可以绘出

VI+SPWM 控制下 uab(t)的理论频谱分布，如图 8 所

示。可以看出，3fs处的谐波幅值最大，为 78.2%，

约为 PFM+SPWM 控制下谐波最大幅值的一半。将

Uin=100 V，N=400，fs=20 kHz，Uo=110 V，Po=500 W
等参数代入式(1)和式(6)，可得 VI+SPWM 混合控制

下，不同 M(即：不同 Udc)的条件下 uab(t)的 THD 理

论值和 Matlab/simulink 仿真值，分别如图 4 中的实

线和星形所示。其中，谐波频率统计到 20fs。可以

看出，VI+SPWM 混合控制下，uab(t)的 THD 的仿真

值与理论值基本重合，在全调制比范围内均显著低

于 PFM+SPWM 混合控制，且随 M 的增大而减小。

最小值为 1.21(M=1 时取得)。此外，由于 fs固定，

因此谐波分布频段不会发生移动。 
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图 8  VI+SPWM 下 uab(t)的频谱分布 

Fig.8  Spectral distribution of uab(t) under VI+SPWM 
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2.3 输出滤波电感 
图 9 给出了在 urac 的正半周，VI+SPWM 混合

控制下，uao、ubo、uLf和 iLf的细节波形。可以看出，

当 t∈[t1, t2]和[t3, t4]时，uLf=uab−uo=Udc−uo>0，iLf上

升。由于采用对称三角载波，因此可近似认为这两

个时段的持续时间 Δtrise相同，即： 

 

( )o3 1
rise s s

s o

0.5 sin 0.5
Δ

2 2
sin
2

M ω td dt T T

MT ω t

+ −−
= = =

 (7) 

式中：d1和 d3分别为 S1和 S3的驱动信号占空比；

Ts为 VI+SPWM 混合控制下的开关周期。 

uLf

uao

ubo

iLf

t

t

t

t

Udc-uo

-uo

t1 t2 t3
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图 9  VI+SPWM 下 ua、ub、uLf和 iLf的细节波形 

Fig.9  Detail waveforms of ua, ub, uLf and iLf under VI+SPWM 

 
因此，电流 iLf的上升量 ΔILf,rise为： 

 

dc
dc o

Lf,rise rise
f

dc
s o o

f

sin
2Δ Δ

sin 1 sin
2 2
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I t

L
U MMT ω t ω t

L

−
= =
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 (8) 

当 Msinωot=1 时，ΔILf,rise达到最大值 ΔILf,max： 

 dc s
Lf,rmax

f

Δ
4

U TI
L

=  (9) 

若按照ΔILf,rmax不超过最大有效值 ILf,max的 40%
进行电感量设计，则： 

 o dc
f

o,max s4 40%
U UL

P f
≥

×  (10) 

比较式(10)和式(5)，可以看出，与 PFM+ SPWM
相比，在相同设计指标下采用 VI+SPWM 可以使 Lf

减小一半。 

3  控制策略 

图 10 所示为传统可变电感的基本结构。可以

看出，磁芯的中柱缠绕主绕组N3，流过电感电流 iLin；

两边柱缠绕极性相反、匝数相同的辅助绕组 N1 与

N2。在 N1与 N2中通入直流偏置电流 Ibias。通过改变

Ibias 的大小，来改变边柱磁芯的饱和程度，从而实

现电感量的控制。本文所采用可变电感的结构、工

作原理和制作方法与传统可变电感完全一样，且已

有大量文献对其进行了深入讨论，故在此不再赘述。 

N1 N2
N3

辅助绕组 主绕组
Ibias iLin

气隙  

图 10  可变电感的基本结构 

Fig.10  Model of variable inductor 

 

所提 VI+SPWM 混合控制策略的实现方法与基

本特性与逆变器的工作模式无关，因此本文以离网

模式为例进行实验验证，其控制结构如图 11 所示。

可以看出，系统具有直流母线电压环和交流输出电

压环两个控制环路。前者采用模拟控制，后者采用

数字控制。 

 

图 11  VI+SPWM 单桥臂集成分裂源逆变器控制结构 

Fig.11  Control structure of single-leg-integrated split-source 

inverter with VI+SPWM 

 

直 流 母 线 电 压 控 制 器 采 用 比 例 积 分

(proportional integral, PI)调节器，其输出作为 Ibias的

基准值；电流内环控制器采用积分调节器，其输出

作为 MOS 管 Q 的驱动信号。由于 Q 工作在恒流区，

因此通过改变其驱动电压大小，可以调节 Ibias，进

而调整输入电感量[21-24]，最终实现直流母线恒压控
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制。需要强调的是，升压桥臂的开关频率与占空比

固定，相当于开环控制。 
交流输出电压采用电压型控制，以准比例谐振

(quasi-proportional resonant, QPR)控制器作为电压

控制器。其输出信号即为正弦调制波 urac，与 uc交截

后，产生逆变桥臂的 SPWM 驱动信号 uge,S3与 uge,S4，

实现 uo的控制。 

4  参数设计 

为了验证原理分析的正确性，设计了一台

VI+SPWM 单桥臂集成分裂源逆变器的实验样机。

其设计指标如表 1 所示。所得主电路参数如表 2 所

示。由于 Cin、Cdc和 Cf的设计，以及功率管选型和

传统 DCM Boost 变换器、单相全桥逆变器相同，且

有大量文献对此进行详细的介绍，故在此不再赘述。

本章仅讨论输入可变电感 Lin的设计方法。 
对式(1)变形，可得： 

 

2
dc

in 2

dc
o s

in

22 1 1

UL
UP f
U

=
  
 − −    

 (11) 

可以看出，当 Uin、Udc和 fs不变时，Lin将随着

Po 的上升而下降。将表 1 所示参数代入式(11)，可

以得出理想条件下输入电感量的变化范围：

166.7 μH≤Lin≤322.2 μH。 
设计可变电感的主绕组时，需确保 Ibias=0 时，

Lin达到约 322 μH。设计可变电感的辅助绕组与偏置

电流源时，需要尽量减小供电电源电压 Ucc 和 Ibias

的大小，以减少偏置电流源的损耗。前者需要降低

辅助绕组的等效电阻，后者要求辅助绕组具有足够

多的匝数[24]。 
图 12 给出了 Lin 与 Ibias 的实测关系曲线。在

Ibias=0 时，实际 Lin≈320 μH，随着 Ibias的增大，Lin

逐渐下降。 

5  损耗分析 

由于逆变器中的电容均采用具有低等效串联

电阻的聚丙烯薄膜电容器，栅极驱动器和控制电路

由外部辅助电源供电。因此，计算理论效率时不考

虑上述器件的损耗。上述两种控制策略下，逆变器

的功率管开关方式和各器件的损耗计算公式完全相

同。文献[17]对其已有详尽阐述，故在此不再赘述，

直接给出相关结论。 
电感 Lin和 Lf的损耗 pLin和 pLf为： 

 

图 12  可变电感量与偏置电流的实测关系曲线 

Fig.12  Measured curve of variable inductance Lin versus  

bias current Ibias 

 

表 1  样机设计指标 

Table 1  Specifications of prototype  

参数 数值 

输入电压平均值 Uin/V 100 

输出功率 Po/W 250~500 

输出电压基波有效值 Uo/V 110 

输出电压基波频率 fo/Hz 50 

直流母线电压平均值 Udc/V 400 

直流母线电压纹波率 δudc/% ≤10 

开关频率 fs/kHz 20 

 
表 2  样机主电路参数 

Table 2  Parameters of the prototype main circuit 

元件 参数 

开关管 S1、S3、S4 NGTB50N60L2WG(600 V/50 A) 

开关管 S2 SRC60R022FBSS(600 V/46 A) 

防反二极管 D IDW30C65D1(650 V/30 A) 

输入电感 Lin 
320 μH, RL,dc=28 mΩ@Ibias=0 

EDT59, PC40, Bm=0.2 T, N1=N2=140, N3=34, 
δg=1.7 mm, Ve=51.2 cm3 

输出滤波电感 Lf 
KH184060×2, 2.75 mH, RL=170 mΩ,  

Ve=42.6 cm3 

输入电容 Cin CBB/2×22 µF/300 V 
直流母线电容 Cdc CBB/2×50 µF/500 V+2×22 µF/500 V 
输出滤波电容 Cf CBB/4.7 µF/300 V 

 

 
2

Lin Lin Lin c1 e1
2

Lf Lf Lf c2 e2

p I R P V

p I R P V

 = +


= +
 (12) 

式中：ILin和 RLin分别为输入电感的电流有效值和主

绕组等效电阻；ILf 和 RLf 分别为输出滤波电感的基

波电流有效值和等效电阻；Pc1 和 Pc2 分别为 Lin 和
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Lf的磁芯材料的单位体积铁耗；Ve1和 Ve2分别为 Lin

和 Lf的磁芯体积。 
防反二极管 D 的损耗 Dp 为： 

 2
D D,rms D Lin F1p I R I U= +  (13) 

式中：RD和 UF1分别为防反二极管 D 的等效电阻和

起始导通压降；ID,rms为防反二极管D 的电流有效值。 
开关管 S1、S3和 S4均采用 IGBT。其中，S1(含

反并二极管 DS1、下文相同)的总损耗 pS1为： 

off s dc rr s
S1 ce,sat S1 F2 DS1 S1

cc cc 2
E f U E fp U I U I I

U I
= + + +  (14) 

式中：IS1和 IDS1分别为 S1和 DS1的平均电流；Uce,sat

和 UF2分别为二者的导通压降；Eoff和 Err分别为二

者每次关断时所消耗的能量；Ucc与 Icc分别为 IGBT
数据表中的测试电流和电压。 

由于反并二极管 DS2 实现了自然关断，故开关

管 S2 可采用通态电阻小的 CoolMos 器件，其损耗

pS2为： 

 

2 r
S2 oss dc s s Lf dc

2f
in dc S2,rms on DS2 F3

in

21
4 6

12

tp C U f f I U

t U U I R I U
L

= + +
π

+ +
 (15) 

式中：IS2,rms为 S2的电流有效值；UF3和 IDS2分别为

DS2 的导通压降和平均电流；Ron、Coss、tr、tf 分别

为 S2的通态电阻、输出电容、上升时间、下降时间。 
开关管 S3、S4的损耗 pS3、pS4相等，为： 

 ( )

S3 S4 ce,sat S3 F2 DS3

dc S3 rr s
on off s

cc cc 2

p p U I U I
U I E fE E f
U I

= = + +

+ +
 (16) 

式中：IS3 和 IDS3 分别为 S3 和 DS3 的平均电流；Eon

为开关管每次开通时消耗的能量。 
需要注意的是，VI+SPWM 控制会给单桥臂集

成式分裂源逆变器带来额外的损耗，即图 11 中的偏

置电流源电路(包含 MOS 管 Q、辅助绕组和采样电

阻 Rs)的总损耗 pccs为： 

 ccs bias ccp I U=  (17) 

式中：Ucc本文采用 2.5 V。 
根据式(12)—式(17)，并结合表 1、表 2、表 A1(见

附录 A)所示参数，可得 VI+SPWM 与 PFM+SPWM
两种控制策略下的损耗分布，如图 13 所示。 

由图 13 可知，VI+SPWM 与 PFM+SPWM 控制

下，单桥臂集成式分裂源逆变器在 500 W 时的预测

效率分别为 90.2%与 92.5%；在 250 W 时分别为

92.2%与 90.8%。这表明，在轻载条件下。所提

VI+SPWM 混合控制更具有效率优势。其原因解释

如下。 
由图 13(b)可以看出，当 Po=250 W 时，逆变桥

臂在两种策略下的损耗完全相等，输入电感和防反

二极管的损耗非常接近，逆变器的效率差异主要由

输出滤波电感和升压桥臂所导致。当 Po=250 W 时，

VI+SPWM 控制下的开关频率仅为 PFM+SPWM 控

制下的一半，因此升压桥臂的开关损耗得以大幅度

降低。与 PFM+SPWM 相比，VI+SPWM 控制下所

需的输出滤波电感量下降一半，因此磁芯体积和绕

组等效电阻显著降低，铜耗和铁耗也相应减小。 

 

图 13  损耗分布 

Fig.13  Distribution of power losses 

6  实验验证 

6.1  实验平台 
基于表 1 和表 2 所示参数，搭建了 VI+SPWM

单桥臂集成分裂源逆变器的实验平台。实验中，采

用铝壳电阻作为负载，采用 TMS320F28335 作为主

控单元，采用是德示波器 DSOX1204G 测量拍摄各

电压、电流的实验波形，并测量 uab 的频谱分布；

采用高精度功率分析仪青智 8930 测量变换效率和

uo的 THD；此外，udc和 uo的采样系数分别为 0.002 
2 与 0.005 9。直流母线电压控制器采用 PI 调节器，

其参数为 kp1=1，ki=100；输出电压控制器采用 QPR
调节器，其参数为 kp2=0.3、kr=15、ωc,QPR=15 rad/s
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和ωo=314 rad/s。 
6.2 稳态实验 

图14和图15分别给出了Uin=100 V，Udc=400 V，

Uo=110 V，N=400，Po分别为 500 W 和 250 W 时，

VI+SPWM 单桥臂集成分裂源逆变器的稳态实验

波形。其中，图 14(a)和图 15(a)所示为开关管 S1— 
S4 的驱动信号 uge,S1, ugs,S2, uge,S3 和 uge,S4 的波形。可

以看出，升压桥臂的占空比恒定为 D=0.5，逆变桥

臂处于 SPWM 控制，且二者的开关频率均等于

20 kHz。 
图 14(b)与图 15(b)所示为输入电压 uin、直流母

线电压 udc、uo和输出电流 io的波形。可以看出，uin

和 udc的平均值分别为 Uin=100 V 和 Udc=400 V；udc

的二倍频纹波率分别约为 10%和 5%；uo和 io 均呈

正弦规律变化，且二者同相；uo 的有效值 Uo 约为

110 V，实测 THD 分别为 3.45%与 2.60%。这表明，

VI+SPWM 单桥臂集成分裂源逆变器可以实现升压

和逆变功能。 

 

图 14  Po=500 W 时的稳态实验波形 

Fig.14  Steady-state experimental waveforms when Po=500 W 

 

图 15  Po=250 W 时的稳态实验波形 

Fig.15  Steady-state experimental waveforms when Po=250 W 
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图 14(c)和图 15(c)所示为 uab、iLf、iLin和防反二

极管 D 电压 uD的波形。可以看出，uab始终为单极

性；iLin断续，其峰值 ILin,peak分别为 18 A 和 8 A，

故输入电感量分别约为 138.9 µH 和 312.5 µH；防反

二极管 D 实现了零电流关断，但关断后其结电容与

Lin产生谐振，导致端电压呈现振铃现象，实际电压

应力增大，约为 550 V。此外，iLf在峰值点处最“粗”，

这表明了其在该点处的峰峰值最大。 
图 14(d)和图 15(d)所示为开关管的端电压 uS1，

uS2，uS3和 uS4的波形。可以看出，所有开关管的电

压应力均相等，约为 400 V。上述实验结果与理论

分析的结论相一致。 
图 16 和图 17 给出了 Uin=100 V，Udc=400 V，

Uo=110 V ， N=400 ，分别采用 VI+SPWM 和

PFM+SPWM (Lin=145 μH，fs2=20 kHz)下，单桥臂集

成分裂源逆变器的 uab的实测频谱分布。可以看出，

PFM+SPWM 控制下，uab除了含有以 fs2及其倍数为

中心频率的谐波簇之外，还存在 fs1的奇次倍谐波，

且后者会随功率的变化而在频谱中移动。此外，fs1

处的谐波有效值 Ufs1,rms最大，在 500 W、400 W 与

250 W 时其分别约为 179 V、171 V 与 176 V，占基

波分量的 162.7%、155.5%与 160.0%。VI+SPWM 控

制下，uab的谐波簇中心频率始终为 fs的倍数，且分

布不会随负载功率变化而移动；而且，3fs处谐波的

有效值 U3fs,rms最大，约为 85 V，与 PFM+SPWM 控

制相比，谐波最大有效值下降了约 51.4%。 

横轴:  频率, 10 kHz/格
fs 2fs 3fs 4fs 5fs

Uo≈110 V

U3fs,rms≈85 V

纵轴: Urms, 20 V/格

 

图 16  VI+SPWM 下的 uab(t)的频谱分布 

Fig.16  Spectral distribution of uab(t) under VI+SPWM 

 

图 18 给出了 VI+SPWM 单桥臂集成分裂源逆

变器的实测效率曲线。可以看出，轻载效率为

92.1%，系统满载效率约为 89.7%。这是因为，重载

时为了减小电感量，可变电感的辅助绕组电流自动

增大，这导致其主绕组的交流等效电阻上升，通态

损耗增大。 

fs2 2fs2 3fs2 4fs2 5fs2fs1

Uo≈110 V

Ufs1,rms≈179 V

3fs1

横轴:  频率, 10 kHz/格

纵轴: Urms, 25 V/格

 

(a) 输出功率 Po=500 W(fs1≈20 kHz) 

fs2 2fs2 3fs2 4fs2 5fs2fs1

Uo≈110 V

Ufs1,rms≈171 V

3fs1

横轴: 频率, 10 kHz/格

纵轴: Urms, 25 V/格

 

(b) 输出功率 Po=400 W(fs1≈25 kHz) 

fs2 2fs2 3fs2 4fs2 5fs2fs1

Uo≈110 V

Ufs1,rms≈176 V

横轴:  频率, 10 kHz/格

纵轴: Urms, 20 V/格

 

(c) 输出功率 Po=250 W(fs1≈40 kHz) 

图 17  PFM+SPWM 下的 uab(t)的频谱分布 

Fig.17  Spectral distribution of uab(t) under PFM+SPWM 
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图 18  实测效率 

Fig.18  Measured efficiencies 

6.3 瞬态实验 
图 19 给出了负载电阻 R 在 25 Ω和 50 Ω之间切
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换时，VI+SPWM 单桥臂集成分裂源逆变器的 iLin、 
udc、uo、io 的瞬态实验波形。可以看出，负载切换

后，经过不超过 0.13 s 的调节过程后，udc和 uo均能

重新恢复稳定，稳态值分别为Udc=400 V和Uo=110 V；

突卸和突加负载时 udc 的超调量分别约为 4.8%和

7.6%。这表明，在所采用的控制参数下，系统可以

在全负载范围内稳定运行，且具有较小的超调量和

良好的快速性。 

 

图 19  瞬态实验波形 

Fig. 19  Transient experimental waveforms 

7  结论 

本文提出了用于单桥臂集成分裂源逆变器的

VI+SPWM 混合控制策略，并通过 500 W/110 V 的

原理样机实验验证了理论分析的正确性。研究结果

表明： 
1）与 PFM+SPWM 相比，所提 VI+SPWM 混

合控制策略同样可以实现升压、逆变功能，和调制

比 M 的全域可调。 
2）虽然可变电感制作复杂，但是采用数模结

合，且避免了变频控制，因此极大地降低了数字控

制器的运算量和系统软件实现难度。 
3）VI+SPWM 混合控制策略为开关频率固定的

单极性调制方式，uab的频谱分布不会随负载变化而

移动，且消除了 fs1的奇次倍频谐波，谐波最大幅值

下降一半，THD 显著降低，因此相同设计指标下的

输出滤波电感量下降一半，导致成本下降额度超过

因额外的辅助绕组与偏置电流源所带来的可变电感

的成本增加值。因此，与 PFM+SPWM 相比，系统

器件总成本反而更低。 
4）由于所提 VI+SPWM 混合控制下开关频率

保持不变，因此逆变器具有更高的轻载效率。其不

足之处在于重载效率相对较低，原因在于重载时的

可变电感辅助绕组的偏置电流较大，导致主绕组交

流等效电阻和通态损耗急剧上升。课题组下一步将

对该现象的产生机制和解决方法开展深入研究。 
附录见本刊网络版(http://hve.epri.sgcc.com.cn)。 
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附录 A 

表 A1  PFM+SPWM 下的电感参数 

Table A1    Inductor parameters under PFM+SPWM 

器件 参数 

输入电感 Lin 
145 μH, RL,dc=24 mΩ@fs1=0, RL,ac=28 mΩ@fs1=20 kHz,  

RL,ac=51 mΩ@fs1=40 kHz, EDT49,  
PC40, Bm=0.3 T, Ve=24.3 cm3 

输出电感 Lf KSF250060*2, 5.5 mH, RL=270 mΩ, Ve=104.6 cm3 
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