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单相高频隔离型直接AC-AC变换器的无电压尖峰调制策略

吴凤江，卜宏泽，张如昊
（哈尔滨工业大学 电气工程及自动化学院，黑龙江 哈尔滨 150001）

摘要：高频隔离型直接AC-AC变换器的传统调制策略会产生电压尖峰，存在极大的安全隐患。分析了传统移

相式调制策略产生电压尖峰的本质原因，即无法保证变压器电流与输出侧电感电流的平滑过渡。进一步提

出原边采用脉宽调制控制、副边采用工频同步控制的新型调制策略，在每个开关周期内均保证了由续流态转

到功率传输态之前变压器电流与输出侧电感电流相等，从而避免了电流跳变，也由此彻底消除了电压尖峰。

详细的实验结果证明了所提调制策略的正确性和可行性。
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0 引言

变压器被广泛应用于电网及相关的电力变换系

统中。由于其铁芯体积较大，线圈需要缠绕大量金

属铜，变压器成为了配电系统中最笨重的部件之一。

随着半导体器件的发展，以电力电子方案实现电能

变换系统的高频小型化，成为热门研究方向。固态

电力电子变压器 SST（Solid State Transformer）以其

具有高频隔离、体积小、功率密度高、能改善电网质

量的优势得到不断重视。在过去的 20年里，SST在
配电网、新能源发电和牵引系统领域中得到了长足

的发展，正不断取代着传统工频变压器［1⁃8］。
目前，SST按照拓扑种类分为多级式和单级式。

典型的多级式 AC-AC变换器使用三级结构，分为

AC-DC整流器、隔离型DC-DC变换器和DC-AC逆变

器。各部分主要使用全桥结构，由电解电容和大量

开关管构成，因此存在寿命受限和成本过高的缺

点［9⁃10］。此外，多级式 AC-AC变换器在各个环节均

正常工作的情况下级联在一起仍然存在稳定性问

题，文献［11］提出了一种基于阻抗分析的 SST稳定

性设计准则，但仅局限于在空载状态下进行分析，没

有考虑变压器全功率范围内的整体情况。同时，当

负载突然发生变化时，三级结构中的直流母线电压

会产生很大的电压偏差。文献［12］提出了一种中间

级 DC-DC控制器的能量前馈方案和整流器控制器

的直接前馈方案，提高了直流母线电压动态响应性

能，但复杂的计算量导致控制难度明显增加。

直接式AC-AC变换器拓扑由输入周波变换器、

高频变压器、输出周波变换器和输入输出滤波器构

成［13⁃14］。按照输出周波变换器的种类划分，主要有

桥式全桥和桥式全波 2种拓扑类型，根据储能电感
的位置又可以分为升压型和降压型。针对桥式全桥
拓扑的调制策略已有很多，而桥式全波拓扑减少了
4个开关管，其相应的调制策略却少有研究。在已
有研究中，对输入侧周波变换器采用移相控制以调
节输出电压的幅值，输出侧全波电路做出相应开关
动作以配合高频变压器的正负电压脉冲，使输出滤
波器前端电压为单极性脉宽调制（PWM）波形［15⁃17］。
这种传统调制策略的缺点为：没有考虑变压器漏感，
造成在换向过程中会产生电压尖峰问题，从而导致
功率器件过压损坏。在各类文献中已经提出了多种
方式来解决换向过程中的电压尖峰问题，最常见的
方式是通过引入缓冲电路直接吸收漏感上的能量以
消除电压尖峰［18］，但这种做法带来了额外的功率损
耗，同时随着变换器的功率提高，缓冲电路中电容的
耐压等级要求将更苛刻。

本文针对传统调制策略存在的电压尖峰问题，
提出一种新颖的柔性换流调制策略，在不引入额外
元件的前提下，使桥式全波拓扑在工作过程中实现
全功率范围内的无电压尖峰换向和软开关运行。

1 传统调制策略的电流换向问题分析

本文研究的单相高频隔离型直接 AC-AC变换
器的拓扑结构如图 1所示，包括交流输入侧的 LC滤
波器（用于滤除高频纹波）、周波变换器、隔离变压器
以及输出侧的全波变换器、LC滤波器。图中，u in为
网侧电压；L i和C i分别为输入侧LC滤波器中的电感
和电容；vs为变压器原边电压；is为原边电流；n1和 n2
分别为变压器原边和副边被抽头均分后的线圈匝
数；uAB为输出滤波器前端电压；ip1和 ip2为变压器副
边电流；Lσ1和 Lσ2为变压器副边漏感；vp1和 vp2分别为
漏感 Lσ1和 Lσ2上电压尖峰的峰值；uLσ1、uLσ2分别为漏

感 Lσ1和 Lσ2上的电压；L f为滤波电感；iL为电感电流；
C f为滤波电容；RL为负载电阻；uout为输出电压。其
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基本工作原理是：通过输入侧周波变换器将工频电

压转换为高频交流电压，然后经过隔离变压器传送

到输出侧，再经过输出侧全波变换器转换为交流电

压，经过L f 将能量传递到输出侧。

下面分析传统直接式 AC-AC变换器的单极性

移相调制策略由于电流换向产生电压尖峰问题的原

因。图2（a）通过仿真的方法展示了在不添加缓冲电

路的情况下，传统调制策略下 uAB波形中存在幅值远

超理想波形的电压过冲。以网侧电压处于正半周

为例，图 2（b）从开关周期层面上展示了传统调制策

略的工作过程，电感电流 iL 在同一个开关周期内
被认为是保持不变的。其中，变压器电流在输出侧
全波电路的上、下桥臂切换过程中发生了跳变，导致
uAB出现了电压尖峰。图中，uS1a— uS6a、uS1b— uS6b为各

开关管的开关信号；vpeak为电压尖峰的峰值。
下面对产生电压尖峰问题进行讨论，按照如附

录中图A1所示的序列，依次对变换器续流态的 4种
电路状态中开关管的动作和电流回路进行分析。

（1）［t2，t3）：S1a的控制信号在 t2时刻清零，变换
器在此期间进入死区。输入侧周波变换器内，变压
器原边电流 is通过 S2b、D2a（Dx为开关管 Sx的反并联
二极管）、S4a、S4b和D4b构成回路。输出电感 L f通过
S5a、S5b、D5b和变压器抽头进行续流。此时变压器原、
副边的电流关系式为：

is = iLn2 /n1 （1）
ip1 = iL （2）
ip2 = 0 （3）

（2）［t3，t5）：变换器在此期间退出死区，S2a在 t3
时刻开通，电流 is流过D2a。S6a和 S6b在 t4时刻开通，
S5a和 S5b在 t5时刻关断，在此期间输入侧周波变换器
处于换向重叠状态。换向重叠的作用是使输出侧全
波电路桥臂上的开关管零电压开通，输出侧电路中
的电流并没有因此发生变化。在此期间变压器原、
副边的电流未发生任何变化。

（3）［t5，t6）：S5a和 S5b在 t5时刻关闭，电感电流 iL
在这一瞬间改变了 S4b流通路径，由上桥臂转变为下
桥臂构成回路，变压器副边中的电流因此发生跳变，
同时原边电流 is直接在原来的回路中反方向流动。
此时变压器原、副边的电流关系为：

is = -iLn2 /n1 （4）
ip1 = 0 （5）
ip2 = iL （6）

（4）［t6，t7）：S4a在 t6时刻关断，变换器再次进入
死区。到 t7时刻为止，变换器完成了续流态的过程。
在此期间，变压器原、副边的电流再未发生变化。

通过对变换器续流态的各个过程进行分析，可
以发现 t5时刻发生的电流换向是造成电压尖峰问题
的关键点。在状态（1）和状态（2）中，ip1 = iL，ip2 = 0，
但是在状态（3）和状态（4）中，随着 S5a和 S5b的关断，
S6a和 S6b零电压导通，电感电流 iL的续流路径从上桥
臂突然切换到下桥臂，在换向过程中，变压器原边电
流在大小不变的情况下直接反向，在输出端处于上
桥臂的副边电流 ip1从 iL跳变到 0，变化量Δip1 = -iL，
而与此同时处于下桥臂的副边电流 ip2从0跳变到 iL，
变化量Δip2 = iL。无论是方向还是大小，电流的跳变
都会造成变压器漏感上产生电压尖峰。如果将变压
器漏感全部折算至副边，并认为漏感平均分布在输
出侧全波变换器的上、下桥臂上，即 Lσ1 = Lσ2 = Lσ。

图1 单相高频隔离型AC-AC变换器拓扑结构

Fig.1 Topology structure of single-phase high-frequency

isolated AC-AC converter

图2 传统调制策略的控制波形

Fig.2 Operation waveforms of traditional

modulation strategy
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并且考虑 S5a和 S5b的关断时间为 toff，那么漏感 Lσ1和
Lσ2上电压尖峰的峰值可以分别由式（7）和式（8）近
似计算出来。

vp1 = Lσ Δip1toff = -Lσ
iL
toff

（7）
vp2 = Lσ Δip2toff = Lσ

iL
toff

（8）
根据对输出侧 2条续流回路的分析，Lσ1上产生

的泄漏能量将在关断的 S5a和 S5b上释放，Lσ2上产生
的泄漏能量将施加在输出滤波器前端，形成电压尖
峰的峰值 vpeak。

vpeak = -vp2 = -Lσ iLtoff （9）
经过分析并结合式（9）可以得出：滤波器前端的

电压尖峰来自换向过程中瞬间导通的桥臂上的漏感
泄漏，其大小随着器件关断时间 toff的减小而增大，
并始终与当前输出电压的极性相反，如图 2（b）所
示。传统调制策略一定会产生电压过冲现象，在冲
击的过程中会造成变压器烧毁、开关管过压击穿等
严重安全问题；而使用了缓冲电路之后，产生的能量
损耗会降低变换器效率，增加的额外器件则会增加
成本。因此，需要对调制策略开展研究工作，以消除
电压尖峰。

2 所提出的调制策略

2.1 所提调制策略的基本原理

由第 1节的分析可知，电流的换向过程总是发
生在变换器续流期间，如果输入侧周波变换器仍然
采用移相调制，势必在续流期间将变压器短路，形成
一个无源回路，导致漏感上的能量只能泄放在关断
的开关管两端和输出滤波器前端，给换向过程造成
困难。所提出的调制策略拟改变变换器在续流期间
的行为，在变换器由续流态转变为能量传输态时，提
前将网侧电压作用到变压器漏感上，使其电流快速
达到与输出电感电流相等，从而实现 2个状态的平
滑切换，避免电流跳变，从而消除电压尖峰。

由于输出端期望得到与网侧一样的正弦波形，
为此使用一个直流信号作为调制波与一个高频锯齿
波作为载波相比较构成基本的PWM信号，调制波与
载波幅值的比值为占空比 d。其基本的逻辑是：当
锯齿波小于调制波时，输入侧周波变换器的对角开
关导通，网侧电压源向输出侧传输能量；当锯齿波大
于调制波时，对角开关管关断，电流通过开关管的反
并联二极管反向流经网侧电压源进行续流，从而实
现变压器漏感电流快速减小到 0。同时，为了获得
高频交流波形，输入侧周波变换器的 2组对角开关
S1、S4和 S2、S3应在相邻 2个锯齿波周期内交换控制
信号。另一方面，由于漏感的存在，在输入侧周波变

换器从续流态转变为能量传输态之前，应主动使输

出侧全波电路中即将导通的桥臂上的电流提高到输

出电感上的电流值，即将关断的桥臂上的电流降低

为 0，以避免电流跳变，从而消除电压过冲。根据以

上思想，得到所提调制策略的工作波形如图 3所示。

其中，图 3（a）给出了在网侧电压周期内的开关信号

和逆变器输出电压波形，图 3（b）给出了在交流电压

正半周时一个开关周期内的工作波形。从图3（a）中

可以看出，所提出的调制策略相比于传统调制策略

更为简单，输入周波变换器的 b组开关管（S1b— S4b）
在网侧电压的正半周始终导通，而 a组开关管（S1a—
S4a）在网侧电压的负半周始终导通。在网侧电压的

正半周，输出侧全波电路的 a组开关管（S5a、S6a）全部

导通，而 b组开关管（S5b、S6b）全部关断，以封死反向

通路，避免输出侧电流反向；在网侧电压的负半周，

图3 所提调制策略的控制波形

Fig.3 Operation waveforms of proposed

modulation strategy
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输出全波电路 a组、b组开关管的控制信号互换。输

出侧开关管均工作于电网频率，不仅降低了控制难

度，而且大幅减小了开关损耗。在图 3（b）中［t0，t5］
时间段内，变换器从续流态经过能量传输态之后再

次进入到续流态，期间经历2次传输过渡态。

2.2 所提调制策略的工作过程

下面以［t0，t5］时间段为例详细阐述所提调制策

略的工作过程。图 3（b）在［t0，t5］期间各时间段内电

流的流通路径如附录中图A2所示。

2.2.1 变换器从续流态进入能量传输态的过程分析

变换器在［t0，t1）时间段内处于如图A2（a）所示

的续流态，而在［t2，t3）时间段内处于如图A2（c）所示

的能量传输态。通过对比图A2（a）、（c）可以发现，

输出侧全波电路中下桥臂的电流全部转移到了上桥

臂中，上桥臂电流（即漏感 Lσ1上的电流）ip1由 0.5iL增
加到 iL，下桥臂电流（即漏感 Lσ2上的电流）ip2由 0.5iL
减小到 0。为避免 ip1和 ip2发生跳变而引发电压过

冲，应在电路到达如图A2（c）所示的状态之前，利用

网侧电压源及输出侧全波电路的续流通道使两者逐

渐到达期望值，因此需要将网侧电压正向加载到漏

感Lσ1上，同时反向加载到漏感Lσ2上。

因此变换器在［t1，t2）时间段处于如图A2（b）所

示的传输过渡态。因为在续流态期间输入侧周波变

换器内电流为0，所以S1a和S4a在 t1时刻零电流开通，

使输入侧周波变换器中的 S1a、D1b、S4a和 D4b构成电

流回路，正的网侧电压施加到输出侧漏感上。如图

A2（b）所示，考虑到转换为能量传输态之前，上、下

桥臂中均有电流通过，因此构成了 2条回路。根据

基尔霍夫电压定律和基尔霍夫电流定律，可以得到

如下关系：
n2
n1
vs ×2+uLσ2 -uLσ1 =0 （10）
ip1 + ip2 - iL = 0 （11）

其中，uLσ1=Lσdip1 /dt；uLσ2= Lσdip2 /dt。从开关周期层面

上考虑，电流 iL在此期间可视为恒定值，通过对式

（11）进行微分可以得到：

uLσ1 + uLσ2 = 0 （12）
结合式（10）—（12），可以推导出 2个漏感上的

电压 uLσ1和 uLσ2以及变压器副边电流 ip1和 ip2斜率的

表达式为：

ì

í

î

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

uLσ1 = n2n1 vs =
n2u in
n1

，
dip1
dt =

uLσ1
Lσ
= n2u in
n1Lσ

vp1 = n2 vs /n1 - uLσ1 = 0
uLσ2 = - n2n1 vs = -

n2u in
n1

，
dip2
dt =

uLσ2
Lσ
= - n2u in

n1Lσ
vp2 = -n2 vs /n1 - uLσ2 = 0

（13）

由式（13）可知，在［t1，t2）时间段的传输过渡态，
ip1在网侧电压的作用下线性增长，而 ip2线性减小，
与此同时，is线性增加。在 t2时刻，ip1增大至与 iL相
等。由于 ip1和 ip2以大小相同、正负相反的斜率线性
变化，因此在经过相同的时间后，ip2恰好减小到 0。
在此期间，uAB = vp1 = vp2 = 0。可见，通过网侧电压源
的参与，输出侧全波电路平滑地完成了换流过程，避
免了电压尖峰的出现，并且没有任何漏感能量泄露
到开关管和其他元件上。
2.2.2 变换器从能量传输态再次进入续流态的过程

分析

在［t4，t5］时间段内变换器再次进入如图A2（e）
所示的续流态，is减小到 0，iL通过输出侧全波变换器
的 2个桥臂进行续流。因此，在到达续流态之前同
样需要一个过渡过程使漏感 Lσ1上的电流 ip1从 iL减
小到 0.5iL，而漏感 Lσ2上的电流 ip2从 0增加到 0.5iL。
为避免 ip1和 ip2发生跳变而引发电压过冲，应在电路
到达如图A2（e）所示的续流态之前，利用网侧电压
源及输出侧全波电路的续流通道使两者逐渐到达期
望值。仿照如图A2（b）所示的传输过渡态，使 ip1和
ip2线性变化，为此需要将一个负电压加载到漏感 Lσ1
上，同时将一个正电压加载到漏感Lσ2上。

因此变换器在［t3，t4）时间段进入了如图A2（d）
所示的传输过渡态。与图 A2（b）所示的过渡态不
同，漏感 Lσ1和 Lσ2所需要的电压极性均发生了反转。
因此在 t3时刻，将 S1a和 S4a的控制信号清零，与此同
时，D3a和D2a零电流导通，is通过 S2b、D2a、S3b和D3a反
向流经网侧电源进行续流，从而将网侧电压源反向
接入变压器两端。在电压极性发生反转之后，ip1开
始减小，根据基尔霍夫电流定律，ip2从 0开始增加，
两者之和等于近似恒定的电流 iL。于是，如图A2（d）
所示的输出侧全波电路中再次出现了 2个续流回
路。根据基尔霍夫电压定律和基尔霍夫电流定律，
用式（10）和式（11）对电路进行分析，同时结合式（12）
可以得到 uLσ1和 uLσ2以及 ip1和 ip2线性斜率的表达式，

并将 vs = -u in代入式（13）后可以得到：

ì

í

î

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

uLσ1 = n2n1 vs =-
n2u in
n1

，
dip1
dt =

uLσ1
Lσ
=-n2u in
n1Lσ

vp1 = n2 vs /n1 - uLσ1 = 0
uLσ2 =-n2n1 vs =

n2u in
n1

，
dip2
dt =

uLσ2
Lσ
= n2u in
n1Lσ

vp2 =-n2 vs /n1 - uLσ2 = 0

（14）

由式（14）可知，在［t3，t4）时间段的传输过渡态，
ip1在网侧电压的作用下线性减小，而 ip2线性增长，
两者以大小相同、正负相反的斜率进行变化，因此在
相同时间内两者的变化量大小相等，与此同时，is线
性减小。在 t4时刻，is减小至 0，变压器不再继续励
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磁，副边仅相当于 2个电感值相同的线圈，而此时漏

感 Lσ1上的电流 ip1从 iL减小到 0.5iL，漏感 Lσ2上的电

流 ip2从 0增加到 0.5iL，两者将会在［t4，t5］时间段的续

流状态内继续均分电流 iL。进一步分析式（14），可

以发现在如图A2（d）所示的传输过渡态，输出滤波

器前端电压 uAB =vp1 =vp2 =0。可见，通过网侧电压源

的参与，输出侧全波电路平滑地完成了换流过程，避

免了电压尖峰的出现。

3 实验验证

本文基于DSP+FPGA搭建实验平台对所提调制

策略进行实验验证。实验参数如下：uin = 150 V，Lσ1 =
3.57 μH，n1∶n2=2∶1，开关频率 fs =50 kHz，L f =0.6 mH，
C f =24.4 μF，功率器件为 IGBT。

通过改变占空比 d实现对 uout的调节，在不同负

载情况下得到 u in、uout、vs、uAB、ip1和 iL的实验波形，并

分别在交流周期和开关周期层面对所提调制策略的

可行性进行验证。当 d=0.5，RL取 6.5、12.6 Ω时的实

验波形分别如图 4和附录中图A3所示。从 uAB的实

验波形可以看出本文所提出的调制策略可以有效消

除电压尖峰；从 uout的实验波形可以得出在网侧电压

保持不变的情况下，uout的峰值为48.8 V。

由图 4可见，能量传输态的宽度由占空比 d决
定，续流时 ip1 = iL /2，到达能量传输态时 ip1 = iL，在传
输过渡态阶段 ip1在 vs的作用下线性变化，实验波形
中存在的振荡无法避免，但对理论验证没有影响。
为分析变换器输出电压的谐波含量，利用示波器对
uout进行快速傅里叶变换（FFT）分析，通过计算可知
总谐波畸变率（THD）为3.51%。

4 结论

通过对用于隔离型直接 AC-AC变换器的传统
移相调制策略原理分析可知，在每个工作状态转换
过程中，由于没有保证变压器电流与输出电感电流
相等，造成电压尖峰，为系统带来极大安全危险。所
提调制策略自动实现变压器电流与输出电感电流相
等，从而实现功率传输态到续流态的平滑过渡，消除
了电压尖峰。进一步对副边采用工频开关控制信
号，大幅降低了开关损耗。所提调制策略实现了隔
离型直接AC-AC变换器的安全可靠运行，有助于进
一步推动其实际应用。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。
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Modulation strategy for single-phase high-frequency isolated direct AC-AC
converter to eliminate voltage spike
WU Fengjiang，BU Hongze，ZHANG Ruhao

（School of Electrical Engineering and Automation，Harbin Institute of Technology，Harbin 150001，China）
Abstract：Conventional modulation strategies for high-frequency isolated direct AC-AC converters generate
voltage spikes，which may cause significant safety hazards. The essential reason that traditional phase-shift
modulation strategy generates voltage spike is analyzed，i. e. the smooth transition from transformer current
to output side inductor current can’t be guaranteed. On this basis，a novel modulation strategy is proposed，
in which the primary side uses pulse width modulation control and the secondary side uses power frequency
synchronous control. In each switching cycle，the transformer current is equal to the output side inductor
current before the transition from the freewheeling state to the power transmission state，so as to avoid the
sudden change of current and completely eliminate the voltage spike. The detailed experimental results
demonstrate the correctness and feasibility of the proposed modulation strategy.
Key words：direct AC-AC conversion；electric converters；isolated；voltage spike；modulation strategy
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图 A1  传统调制策略中续流态的 4 种电路状态 

Fig.A1  Four operation states within freewheeling stage of conventional modulation strategy
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图 A2  所提调制策略在开关周期层面的电路状态 

Fig.A2  Commutation schematics of proposed modulation strategy in switching period
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(e) outu 的 FFT 变换结果 

图 A3 L 12.6R  时所提调制策略的实验波形 

Fig.A3  Experimental waveforms of proposed modulation strategy with L 12.6R  
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