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WYKAZ WAŻNIEJSZYCH OZNACZEŃ I SKRÓTÓW  
 

 Symbole, wielkości, parametry 

 , , T – typ czwórnika, 

→ , ↕ – określenie sposobu komutacji:  komutacja między elementami połą-
czonymi (odwrotnie) równolegle, komutacja pomiędzy elementami 
połączonymi szeregowo, 

Cd , Ld  – kondensator i cewka (elementy filtra) w obwodzie zasilania prądem 
stałym, wartość pojemności i indukcyjności kondensatora oraz cewki 
obwodu zasilania prądem stałym,  

Cf , Lf – kondensator i cewka (elementy filtra) w obwodzie wyjściowym pro-
stownika, wartość pojemności i indukcyjności kondensatora oraz 
cewki tego obwodu, 

Cr , Lr – kondensator i cewka obwodu rezonansowego, wartość pojemności 
i indukcyjności kondensatora oraz cewki obwodu rezonansowego, 

f0 , ω0 – częstotliwość (pulsacja) rezonansowa nietłumionego dwójnika LrCr , 

f0k , ω0k – częstotliwość (pulsacja) rezonansowa nietłumionego dwójnika LrCr 
w k-tym przedziale czasowym, 

fgr , ωgr – częstotliwość (pulsacja) określająca granicę, np. między ciągłym 
i impulsowym prądem obwodu rezonansowego, 

fr , ωr – częstotliwość (pulsacja) rezonansowa obwodu RacLrCr , 

fs , ωs – częstotliwość (pulsacja) przełączeń tranzystorów, częstotliwość 
(pulsacja) napięcia pobudzającego obwód rezonansowy, 

fsyn , ωsyn – częstotliwość (pulsacja), przy której występuje synchronizacja na-
pięcia pobudzającego obwód rezonansowy i prądu tego obwodu (na-
pięcia i prądu wyjściowego falownika), będąca jednocześnie granicą 
między warunkami umożliwiajżcymi pracę tranzystorów jako łączni-
ków ZCS a ZVS, 

fwł , ωwł – częstotliwość (pulsacja) drgań własnych obwodu RacLrCr , 

fPmax – częstotliwość, przy której do obciążenia dostarczana jest energia 
z maksymalną mocą, 

Ikom, Imax – komutowany oraz maksymalny prąd łącznika, 

IB, PB – wartości bazowe (odniesienia) dla prądu i mocy, 

UCE(T0) – napięcie progowe przy aproksymacji charakterystyki przewodzenia 
tranzystora, 

uFal , iFal – napięcie i prąd  wyjściowy falownika, 

uac , iac , Uac , Iac – napięcie i prąd  w odwodzie prądu przemiennego, wartości chwilowe 
oraz skuteczne, 

uCr , uLr , iCr , iLr – napięcie i prąd cewki oraz kondensatora obwodu rezonansowego,  
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UC0, IL0 – wartość początkowa napięcia na kondensatorze oraz prądu cewki 
obwodu rezonansowego, 

Ud , Id – wartość średnia napięcia i prądu stałego zasilającego falownik, 

Udc , Idc – wartość średnia napięcia i prądu w odwodzie prądu stałego odbiornika, 

Ukm , Ikm, Zk – amplituda k-tej harmonicznej napięcia oraz prądu, impedancja dla 
k-tej harmonicznej, 

Uo , Io – napięcie oraz prąd odbiornika,  

uQ, iQ  – napięcie oraz prąd łącznika, wartości chwilowe, 

uT, iT  – napięcie oraz prąd tranzystora, wartości chwilowe, 

Up  – napięcie progowe dla wyładowania snopiącego, 

Pd,  – moc w obwodzie prądu stałego zasilającego falownik, 

Pobc , Po – moc w obwodzie obciążenia, moc odbiornika, 

Q – łącznik (tranzystor + dioda), 

T, D – tranzystor, dioda 

Qac, Qdc – dobroć obwodu rezonansowego przy rezystorze włączonym 
w obwód prądu przemiennego AC, zastępcza dobroć obwodu rezo-
nansowego przy rezystorze włączonym za prostownikiem z filtrem 
(w obwodzie prądu stałego DC), 

Rac , Rdc , Robc – rezystor (lub wartość rezystancji) w obwodzie prądu przemiennego, 
w obwodzie prądu stałego, w obwodzie obciążenia, 

Z0 – impedancja falowa obwodu rezonansowego,  

Z0k – impedancja falowa obwodu rezonansowego w k-tym przedziale cza-
sowym, 

α – współczynnik tłumienia, 

φ – kąt fazowy obciążenia,  

ϕui , ϕui ∆t  – kąt przesunięcia fazowego między falą napięcia a falą prądu wyjściowe-
go falownika, kąt przesunięcia fazowego między opóźnioną 
o ∆t1 falą napięcia a opóźnioną o ∆t2 falą prądu wyjściowego falownika, 

φst – kąt przesunięcia fazowego sygnałów sterujących tranzystory falow-
nika,  

∆ϕst – graniczny kąt przesunięcia fazowego sygnałów sterujących tranzy-
story falownika, poniżej którego dla wszystkich tranzystorów tego 
falownika istnieją warunki do przełączania ZVS,  

λ – częstotliwość względna, 

 Wskaźniki 
ac – elementy lub wielkości w obwodzie prądu przemiennego,  

B – wartości odniesienia (bazowe), 
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d – elementy lub wielkości w obwodzie prądu stałego, zasilającego fa-
lownik, 

dc – elementy lub wielkości w obwodzie prądu stałego odbiornika, 

f – elementy filtra wyjściowego, 

Fal – falownik, wielkości na wyjściu falownika, 

gr – wartości graniczne, 

kom – w chwili komutacji, 

max – wartości maksymalne, 

min – wartości minimalne, 

obc – elementy lub wielkości w obwodzie obciążenia, 

ogr – ograniczenie, wartości ograniczone, 

s – wielkości związane z przełączaniem, 

0, wł, r, syn – wielkości związane z drganiami nietłumionymi, własnymi, rezonan-
sowymi, synchronicznymi, 

wej, wyj – wielkości związane z wejściem, wyjściem, 

wył, zał – wielkości związane z wyłączaniem, załączaniem, 

* – wartości lub sygnały zadane.  

 Skróty 
ADC, A-PWM – (ang. Asymmetrical Duty-Cycle, Asymmetrical PWM) modulacja 

polegająca na asymetrycznych zmianach współczynnika wypełnienia, 
AVC – (ang. Asymmetrical Voltage Cancellation) modulacja polegająca na 

asymetrycznym „zerowaniu” napięcia wyjściowego falownika, 
CS, CSI   – (ang. Current Source, Current Source Inverter) źródło prądu, falow-

nik zasilany ze źródła prądu, 
CB-ZCS – (ang. Current Bidirectional ZCS) łącznik ZCS przewodzący prąd 

dwukierunkowo (CB), 
CB-ZVS – (ang. Current Bidirectional ZVS) łącznik ZVS przewodzący prąd 

dwukierunkowo (CB), 
CS-PRC, PRC – (ang. Current Source Parallel Resonant Converter) przekształtnik 

(falownik) rezonansowy, równoległy zasilany ze źródła prądu, 
ccm – (ang. continuous current mode) stan pracy układu z prądem ciągłym, 

dcm – (ang. discontinuous current mode) stan pracy układu z prądem im-
pulsowym (przedziałami równym zeru), 

E, SUB E – (ang. Class E Converter, Subclass E Converter) przekształtnik klasy 
E oraz podklasy E, 

HL-SRC, HLR – (ang. Hybrid Loaded Series Resonant Converter) hybrydowo obcią-
żony szeregowy przekształtnik (falownik) rezonansowy,  falownik 
hybrydowy,  
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LA-PFM – (ang. Load-Adaptive PFM) modulacja częstotliwości zależna od 
obciążenia,  

MSKS – metoda sekwencyjna kolejnych stanów, metoda analizy polegająca 
na: określeniu chwil zmian stanu (komutacji), sekwencji stanów, opi-
sie układem równań różniczkowych dla poszczególnych stanów 
i rozwiązaniu tych równań, 

PAM – (ang. Pulse Amplitude Modulation) modulacja amplitudy impulsów, 

PDM – (ang. Pulse Density Modulation) modulacja gęstości impulsów, 

PFM – (ang. Pulse Frequency Modulation) modulacja częstotliwości impul-
sów, 

PL-SRI, 
PL-SRC, PLR 

– (ang. Parallel Loaded Series Resonant Inverter/Converter) szeregowy 
falownik rezonansowy z odbiornikiem dołączonym równolegle do 
kondensatora obwodu rezonansowego (bezpośrednio lub przez pro-
stownik z filtrem),  

PWM – (ang. Pulse Width Modulation) modulacja szerokości impulsów,  

PS-PWM, 
CMC, SVC 

– (ang. Phase-Shift PWM,  Clamped-Mode Control, Symmetrical 
Voltage Cancellation) modulacja szerokości impulsów za pomocą 
przesunięcia fazowego sygnałów sterujących poszczególne gałęzie 
mostka,  

QRC – (ang. Resonant Switch Converter, Quasi-Resonant Converter) prze-
kształtnik z łącznikami rezonansowymi, 

quasi-ZCS – (ang. Quasi Zero Current Switch, Quasi Zero Current Switching) 
łącznik wyłączający przy prawie zerowym prądzie, wyłączanie przy 
prądzie bliskim zeru, 

RACL – (ang. Resonant AC Link Converter, High Frequency Link Integral 
Half Cycle Converter) przekształtnik z rezonansowym obwodem po-
średniczącym AC, 

RDCL – (ang. Resonant DC Link Converter) przekształtnik z rezonansowym 
obwodem pośredniczącym DC, 

SL-SRI, 
SL-SRC, SLR 

– (ang. Series Loaded  Series Resonant Inverter/Converter) - szerego-
wy falownik rezonansowy z odbiornikiem dołączonym szeregowo do 
kondensatora obwodu rezonansowego (bezpośrednio lub przez  pro-
stownik z filtrem),   

SL, PL – (ang. Series Loaded, Parallel Loaded) obciążony szeregowo, równ-
olegle, 

SR, PR – (ang. Series Resonant, Parallel Resonant) szeregowy, równoległy 
rezonansowy... (obwód, układ itp.), 

VB-ZCS – (ang. Voltage Bidirectional ZCS) łącznik ZCS blokujący napięcie 
dwukierunkowo (VB), 

VB-ZVS – (ang. Voltage Bidirectional ZVS) łącznik ZVS blokujący napięcie 
dwukierunkowo (VB), 

VS, VSI – (ang. Voltage Source, Voltage Source Inverter) źródło napięcia, 
falownik zasilany ze źródła napięcia, 
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VS-SRI ,SRI – (ang. Voltage Source Series Resonant Inverter)  szeregowy falownik 
rezonansowy zasilany ze źródła napięcia, z odbiornikiem w obwo-
dzie prądu przemiennego, 

VS-SRC, SRC – (ang. Voltage Source Series Resonant Converter)  szeregowy prze-
kształtnik (falownik) rezonansowy zasilany ze źródła napięcia, z pro-
stownikiem na wyjściu, 

ZCS – (ang. Zero Current Switch, Zero Current Switching) łącznik wyłącza-
jący przy zerowym prądzie, wyłączanie przy zerowym prądzie, 

ZC-QSW – (ang. Zero Current Quasi-Square Wave Resonant Converter) prze-
kształtnik o prawie prostokątnej fali prądu  z łącznikami ZCS, 

ZVS – (ang. Zero Voltage Switch, Zero Voltage Switching) łącznik załącza-
jący przy zerowym napięciu, załączanie przy zerowym napięciu, 

ZVS-CV – (ang. ZVS – Clamped Voltage,) przekształtnik z łącznikami ZVS 
i ograniczeniem napięcia łączników zwany również przekształtni-
kiem pseudorezonansowym, 

ZV-MRC, 
MRC 

– (ang. (Zero Voltage) Multiresonant Converter) przekształtnik wielo-
rezonansowy, 

ZV-QSW – (ang. Zero Voltage Quasi-Square Wave Resonant Converter) prze-
kształtnik o prawie prostokątnej fali napięcia z łącznikami ZVS. 
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1. WSTĘP 

Od początku lat 80. ubiegłego wieku do chwili obecnej zauważyć można bardzo 
duże zainteresowanie układami przekształtnikowymi, wykorzystującymi zjawiska rezo-
nansowe do poprawy efektywności przekształcania energii elektrycznej. Obwody rezo-
nansowe przekształtników kształtują prąd lub napięcie sinusoidalne (przedziałami 
sinusoidalne) i wspomagają procesy przełączania łączników półprzewodnikowych, 
zmniejszając komutacyjne straty energii. Umożliwiają zastosowanie łączników miękko 
przełączających, wyłączających się przy zerowej lub względnie małej wartości prądu 
(ZCS, quasi-ZCS) lub załączających się przy zerowej wartości napięcia łącznika (ZVS).  
Zmniejszają także stromości prądów i napięć, redukując w ten sposób poziom genero-
wanych zaburzeń radioelektrycznych. Dzięki redukcji komutacyjnych strat mocy umoż-
liwiają wzrost częstotliwości przełączeń i zmniejszenie gabarytów elementów gro-
madzących energię elektryczną. Podwyższone częstotliwości przełączeń pozwalają też 
na poprawę jakości przekształcanej energii i własności dynamicznych urządzeń. 

Właściwości przekształtników rezonansowych zostały już dość szczegółowo opi-
sane. Do klasyki zaliczyć można artykuły [3] (Bhat), [20] (Divan, Skibiński), [47] 
(Kang, Upadhay), [62] (Maksimovic, Ćuk), [127] (Redl, Molnar, Sokal), [138] (Stei-
gerwald), [150] (Vorperian, Ćuk). Pozycje książkowe, w których wiele uwagi poświę-
cono przekształtnikom rezonansowym, to m.in.: [14] (Citko), [16] (Citko, Tunia), [21] 
(Dmowski), [26] (Erickson), [63] (Matysik), [73] (Mohan), [124] (Nowak, Barlik), 
[126] (Rashid),  [130] (Schröder), [134] (Skvarenina).   

Prace badawcze dotyczące przekształtników rezonansowych prowadzone są także 
w kilku krajowych ośrodkach naukowych, w tym m.in. na Politechnikach: Warszawskiej, 
Białostockiej, Śląskiej, Radomskiej oraz w Instytucie Elektrotechniki w Międzylesiu. 

Obwody rezonansowe występujące w przekształtnikach pozwalają sklasyfikować te 
układy energoelektroniczne jako przekształtniki [26, 73, 80, 157]: z obciążeniem rezo-
nansowym, łącznikami rezonansowymi, rezonansowym obwodem pośredniczącym na-
pięcia stałego oraz z rezonansowym obwodem pośredniczącym napięcia przemiennego. 

W przekształtnikach z obciążeniem rezonansowym wielkością wyjściową jest 
oscylujące napięcie lub prąd obwodu rezonansowego. W układach tych obciążenie dołą-
czone jest bezpośrednio do obwodu rezonansowego (ang. Load Resonant Inverters) albo 
za pośrednictwem prostownika z filtrem pojemnościowym lub indukcyjnym (ang. Load 
Resonant Converters). Podział przekształtników z obciążeniem rezonansowym przed-
stawiony został poniżej.  
1.  Szeregowe falowniki (przekształtniki) rezonansowe zasilane ze źródła napięcia [138] 

(ang. Voltage Source  Series Resonant Inverters/Converters – VS-SRI, VS-SRC, 
SRI,  SRC):  
– falowniki (przekształtniki) rezonansowe z szeregowym obciążeniem (ang. Series 

Loaded  Series Resonant Inverters/Converters – SL-SRI,  SL-SRC, SLR), 
– falowniki (przekształtniki) rezonansowe z równoległym obciążeniem (ang. Paral-

lel Loaded Series Resonant Inverters/Converters – PL-SRI,  PL-SRC, PLR), 
– falowniki (przekształtniki) hybrydowe (ang. Hybrid Loaded Series Resonant  

Inverters/Converters – HL-SRI, HL-SRC, HLR), 
– falowniki (przekształtniki) o prawie prostokątnym napięciu wyjściowym (ang. 

Square Wave Output  Resonant Inverters/Converters) [3]. 
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2.  Równoległe falowniki (przekształtniki) rezonansowe zasilane ze źródła prądu (ang. 
Current Source Parallel Resonant Inverters/Converters – CS-PRI, CS-PRC, PRI,  
PRC) [47]. 

3.  Przekształtniki klasy E oraz podklasy E (ang. Class E Inverters /Converters, Subclass E 
Inverters /Converters)  [39, 46, 72, 127]. 

Przekształtniki z łącznikami rezonansowymi (ang. Resonant Switch Converters, 
Quasi-Resonant Converters – QRC) powstały w oparciu o układy o komutacji twardej, 
pracujące z modulacją szerokości impulsów [17, 26, 62, 126, 130, 141-143]. W jednym 
cyklu pracy przekształtnika wyróżnić można przedziały czasowe w których występują 
zjawiska rezonansowe oraz przedziały, w których te zjawiska nie zachodzą. Obwód 
rezonansowy wykorzystywany jest w tym przypadku do sprowadzenia napięcia lub prą-
du łącznika do wartości zerowej, co umożliwia jego pracę jako łącznika ZVS lub ZCS. 
Przekształtniki te dzieli się na:  
– przekształtniki DC/DC z łącznikami rezonansowymi typu ZVS lub ZCS (ang. ZVS 

Converters, ZCS Converters),  
– przekształtniki o prawie prostokątnej fali napięcia lub prądu: z łącznikami ZVS lub 

ZCS (ang. Zero Voltage Quasi-Square Wave Resonant Converters – ZV-QSW, Zero 
Current Quasi-Square Wave Resonant Converters – ZC-QSW),  

– przekształtniki wielorezonansowe (ang. Zero Voltage Multiresonant Converters – 
ZV-MRC, MRC), 

– przekształtniki z łącznikami ZVS i ograniczeniem napięcia łącznika (ang. Clamped 
Voltage – ZVS-CV), zwane również konwerterami pseudorezonansowymi.  

Przekształtniki z rezonansowym obwodem pośredniczącym DC (ang. Resonant DC 
Link Converters – RDCL) [20] mogą być zasilane ze źródła napięcia lub ze źródła prą-
du. W klasycznym falowniku napięcie obwodu pośredniczącego ma stałą (dobrze odfil-
trowaną) wartość Ud. Natomiast w przekształtniku rezonansowym napięcie to ma 
wartość chwilową ud, oscylującą wokół wartości średniej Ud, dzięki elementom Lr, Cr. 
Napięcie ud przyjmuje wartość zero w pewnych przedziałach czasowych. W przedzia-
łach zerowego napięcia ud mogą następować przełączenia, co powoduje, że łączniki 
przekształtnika pracują jako łączniki ZVS. 

Przekształtniki z rezonansowym obwodem pośredniczącym AC (ang. High Frequ-
ency Link Integral Half Cycle Converters, Resonant AC Link Converters – RACL) [20] 
zasilane są napięciem (lub prądem) przemiennym wysokiej częstotliwości. Na wejściu 
przekształtnika znajduje się szeregowy lub równoległy obwód rezonansowy. Łączniki 
dwukierunkowo blokujące napięcie i dwukierunkowo przewodzące prąd (odpowiednio 
typu ZCS lub ZVS) mogą przełączać tylko w chwilach, gdy prąd lub napięcie wejściowe 
osiąga wartość zerową. Przebieg prądu lub napięcia wyjściowego składa się z całkowitej 
liczby półfal prądu lub napięcia wejściowego. 

Szeregowe falowniki rezonansowe, stanowiące jedną z klas przekształtników re-
zonansowych, z odbiornikiem w obwodzie prądu przemiennego (SRI) oraz w obwodzie 
prądu stałego (SRC), za prostownikiem z filtrem, są ciągle aktualnym przedmiotem 
badań.  Układy te stosowane są w:  
– zasilaczach DC/DC [3, 4, 6, 9, 21, 40, 49, 52-54, 56-58, 68, 123, 129, 135, 137, 140, 

150], a także tych do bezkontaktowego transferu energii [24, 76, 147],  
– układach nagrzewania indukcyjnego [10, 18, 19, 23, 27-29, 33, 37, 41, 45, 51, 55, 

61, 69, 70, 122, 125, 144, 148, 149, 154, 155]  stosowanych w przemyśle do na-
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grzewania lub topienia metali oraz w gospodarstwach domowych jako kuchenki in-
dukcyjne,  

– przekształtnikach zasilających lampy wyładowcze i świetlówki kompaktowe [11, 12, 
74, 75] oraz aparaty rentgenowskie [43],  

– urządzeniach do powierzchniowej obróbki tworzyw [1, 8, 34-36, 59, 60, 128, 145],  
– urządzeniach do ładowania kondensatorów wysokiego napięcia w generatorach wy-

ładowań [136] oraz w tzw. wyrzutniach (działach) elektromagnetycznych [153],  
– urządzeniach do generowania ultradźwięków [30, 31] i innych.   

Analizując aktualny stan wiedzy z zakresu przekształtników rezonansowych, 
a w szczególności szeregowych falowników rezonansowych należy też dostrzec publi-
kacje autora niniejszej rozprawy. Dotyczą one teorii i zastosowań falowników rezonan-
sowych m.in. do: powierzchniowej obróbki tworzyw sztucznych za pomocą wyła-
dowania niezupełnego (snopiącego) [83-87, 90-92, 103-106, 109, 118, 119, 166], 
zasilania prądem stałym za pomocą przekształtników DC/DC z transformatorem o nie-
ruchomej [6, 79, 109, 112, 117] lub ruchomej [107, 108, 109] części wtórnej, elektrosta-
tycznego nanoszenia proszków oraz elektrostatycznego oddzielania tworzyw [101, 109].  

Wymienione powyżej prace autora, wnoszące wkład w teorię i zastosowania fa-
lowników rezonansowych, dotyczą takich zagadnień szczegółowych, jak:  
– analiza możliwości zastosowania różnego typu łączników miękko przełączających 

w zależności od topologii przekształtnika i wybranej zmiennej sterującej [88, 89, 95, 
96], 

– analiza i porównanie różnych metod sterowania szeregowym falownikiem rezonan-
sowym ze względu na wartość komutowanego i szczytowego prądu tranzystorów 
oraz możliwość jednoczesnej pracy tranzystorów jako łączników ZVS i quasi-ZCS 
[95, 96, 102, 108, 110, 112, 117], 

– określenie warunków, w których mogą być stosowane uproszczone metody analizy 
procesów w szeregowych falownikach napięcia, w tym celu porównano przebiegi  
i charakterystyki uzyskane dla różnych rodzajów wymuszeń i obciążeń  dla:  
- klasycznej analizy stanów nieustalonych w przedziałach czasowych, w których 

topologia układu nie zmienia się (analiza stanów nieustalonych z wykorzystaniem 
metody sekwencyjnej kolejnych stanów – analiza MSKS [139]),   

- analizy stanu ustalonego dla podstawowej harmonicznej (nazywanej dalej analizą 
AC),  

- symulacji [93, 94, 97-99], 
– badanie i opracowanie metod i układów sterowania falowników rezonansowych [83, 

84, 86, 87, 91, 92, 103-106], 
– analiza możliwości zmniejszenia ustępliwości charakterystyk wyjściowych (prądo-

wo-napięciowych) szeregowych falowników rezonansowych [100, 102, 114, 116, 
118], 

– dualizm w przekształtnikach rezonansowych [113], 
– wykorzystanie zjawisk rezonansowych i miękkiego przełączania jako sposobu 

zmniejszenia oddziaływania przekształtników na sieć zasilającą [77, 78, 82, 112],   
– możliwości tworzenia nowych struktur przekształtników rezonansowych (z łączni-

kami miękko przełączającymi) dzięki wprowadzeniu elementów rezonansowych  
w różne miejsca struktury przekształtnika z łącznikami twardo przełączającymi [113, 
115],  
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– analiza, modelowanie i symulacja zjawisk w szeregowych falownikach rezonanso-
wych z obciążeniem w postaci elektrod (komory wyładowczej), między którymi wy-
stępują wyładowania niezupełne [83-87, 90, 91, 103]. 

1.1. Przedmiot rozprawy 
Niniejszą rozprawę poświęcono analizie, projektowaniu obwodów głównych  

i sterujących oraz zastosowaniu szerokiej grupy przekształtników z tzw. obciążeniem 
rezonansowym (o schematach przedstawionych na rysunku 1.1), które umożliwią pracę 
łączników w pełni sterowanych z komutacją miękką (ZVS, ZCS, a w szczególności ZVS 
i jednocześnie quasi-ZCS).  

Analizowane będą układy z obwodami rezonansowymi przedstawionymi na rysun-
ku 1.1a–f lub z kaskadowym połączeniem tych obwodów. Odbiornik (rys. 1.1g–k) może 
być włączony szeregowo lub równolegle do kondensatora obwodu rezonansowego. 
Może on być liniowy (rys. 1.1g) lub nieliniowy (rys. 1.1h–k).  Nie wszystkie kombinacje 
przedstawionych obwodów rezonansowych i odbiorników są dopuszczalne. Zabronione 
jest np. dołączenie struktury z rysunku 1.1f bezpośrednio do wyjścia falownika lub sze-
regowe połączenie odbiornika o schemacie z rysunku 1.1i z kondensatorem obwodu 
rezonansowego.    

Falowniki oznaczone na rysunku 1.1 symbolem źródła o prostokątnym kształcie  
fali napięcia (uFal) są strukturami mostkowymi lub półmostkowymi, w których zastoso-
wane mogą być 4 podstawowe typy łączników miękko przełączających: o sterowanym 
załączaniu – wyłączające się przy zerowym prądzie (ZCS), i o sterowanym wyłączaniu – 
załączające się przy zerowym napięciu (ZVS), przewodzące prąd dwukierunkowo (ang. 
Current Bi-directional – CB) lub dwukierunkowo blokujące napięcie (ang. Voltage Bi-
directional – VB).  Łącznik wyłączający się przy względnie małej (lecz nie zerowej) 
wartości prądu nazwano łącznikiem quasi-ZCS.  

Układy przedstawione na rysunku 1.1  znajdują (lub mogą znaleźć) wiele zastoso-
wań. Układy z odbiornikiem włączonym w obwód prądu przemiennego mogą być sto-
sowane do nagrzewania indukcyjnego (np. rys. 1.1, struktury a+g, c+g). Przekształtniki 
DC/DC wyposażone są w prostownik wyjściowy lub powielacz (rys. 1.1h–k). Układy ze 
schematem zastępczym, jak na rysunku 1.1j, służą do powierzchniowej obróbki tworzyw 
sztucznych wykorzystując wyładowania niezupełne. Topologia przedstawiona na rysun-
ku 1.1j może być wykorzystana także w urządzeniach do ładowania akumulatorów. 
Falowniki napięcia z transformatorem wysokiego napięcia i powielaczem (rys.1.1k) 
mogą być generatorami wysokiego napięcia stałego, które stosowane są np. w urządze-
niach do elektrostatycznego nanoszenia proszków lub elektrostatycznego rozdzielania 
substancji. Układy z pośrednim obwodem w postaci czwórnika LC, CL, LCL lub połą-
czonych kaskadowo takich czwórników (rys.1.1b, e, f) są źródłami napięcia lub prądu  
o stałej wartości skutecznej, w których kształtowana jest sinusoidalna fala wyjściowego 
prądu lub napięcia. Indukcyjności rozproszenia transformatora mogą być wykorzystane 
do tworzenia szeregowych obwodów rezonansowych. Na rysunku 1.1c przedstawiono 
obwód, w którym oprócz indukcyjności rozproszenia uwzględniono i wykorzystano 
także indukcyjność główną Lm. 
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1.2 Cel i zakres pracy 
Celem pracy jest przeprowadzenie analizy, wyznaczenie zależności syntezujących 

(projektowych) oraz opracowanie nowych rozwiązań technicznych wybranej klasy fa-
lowników (wraz z obwodami wyjściowymi), w których wykorzystano zjawiska rezonan-
su szeregowego do: zwiększenia sprawności energetycznej, zmniejszenia ustępliwości 
charakterystyk wyjściowych prądowo-napięciowych, zmniejszenia gabarytów i masy, 
zmniejszenia negatywnego oddziaływania na sieć zasilającą i środowisko elektromagne-
tyczne oraz do poprawy jakości procesu technologicznego, realizowanego za pomocą 
tych falowników.  

Do  istotnych zagadnień wymagających, zdaniem autora, pogłębienia analizy oraz 
poszerzenia i uzupełnienia wiedzy dotyczącej przekształtników rezonansowych należą:  
a) przeprowadzenie analizy możliwości zastosowania poszczególnych typów łączników 

miękko przełączających w tranzystorowych falownikach napięcia z szeregowymi 
obwodami rezonansowymi,  

b) przeprowadzenie analizy porównawczej wybranych charakterystyk i przebiegów warto-
ści chwilowych prądów i napięć w falownikach z szeregowymi obwodami rezonanso-
wymi na wyjściu, uzyskanych przy zastosowaniu symulacji komputerowej oraz różnych 
metod analitycznych, określenie warunków, w których mogą być zastosowane uprosz-
czenia oraz błędów spowodowanych tymi uproszczeniami (rozdz. 2, 3), 

c) porównanie częstotliwości charakterystycznych i wyznaczenie relacji między tymi 
częstotliwościami dla poszczególnych analizowanych struktur (rozdz. 2 i 3), 

d) opracowanie metod ograniczenia ustępliwości charakterystyk wyjściowych,  
prądowo-napięciowych, dla szeregowych falowników rezonansowych (rozdz. 4), 

e) opracowanie metod minimalizacji prądu łączników szeregowych falowników rezo-
nansowych (rozdz. 4), 

f) opracowanie metod sterowania szeregowych falowników rezonansowych spełniających 
kryteria miękkiego przełączania, a w szczególności jednoczesnego przełączania ZVS  
i quasi-ZCS, przeprowadzenie analizy porównawczej przebiegów prądów i napięć łączni-
ków oraz wybranych charakterystyk falowników (struktury z rys. 1.1 a, b + g, h, i), uzy-
skanych przy różnych sposobach sterowania (rozdz. 6),  

g) określenie właściwości szeregowych falowników rezonansowych o obciążeniu nieli-
niowym w postaci obwodu wyładowania snopiącego (rozdz. 5).   

Znaczne partie materiału zawarte w niniejszej rozprawie zostały opracowane przy 
wykorzystaniu wcześniejszych prac autora. Podane zagadnienia zostały wytypowane na 
podstawie szczegółowej analizy aktualnego stanu wiedzy. Poniżej podano uzasadnienia 
podjęcia prac lub zamieszczenia w niniejszej monografii rozwiązań opracowanych 
wcześniej przez autora. Odniesienie do poszczególnych problemów przedstawiono  
w punktach od a) do g).  

 
Ad. a   

W stosunkowo obszernej literaturze przedmiotu istnieje luka dotycząca analizy 
możliwości zastosowania każdego spośród czterech typów łączników miękko przełącza-
jących (CB-ZVS, VB-ZVS, CB-ZCS, VB-ZCS, rys. 1.2 w podrozdz. 1.3) w przekształt-
nikach rezonansowych. Zazwyczaj ograniczano się do analizy układów z jednym lub 
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maksymalnie dwoma rodzajami łączników. W pracach [88, 89] autor dokonał analizy 
możliwości zastosowania każdego spośród 4 typów łączników dla wszystkich sklasyfi-
kowanych wcześniej przekształtników rezonansowych (nie tylko szeregowych falowni-
ków rezonansowych), co stanowiło o oryginalności rozważań. W podrozdziale 1.3 
niniejszej rozprawy przedstawione zostały w sposób syntetyczny wyniki tej analizy 
dotyczące jedynie szeregowych falowników rezonansowych. Natomiast w załączniku 2 
przedstawiono przebiegi prądów i napięć w tych przekształtnikach uzyskane w wyniku 
symulacji (przy różnych częstotliwościach przełączeń fs), na podstawie których dokona-
no oceny możliwości zastosowania poszczególnych typów łączników oraz znaleziono 
przekształtniki dualne.  

Wykazano, że praca falowników z szeregowym obwodem rezonansowym i z okre-
ślonym typem łącznika nie jest możliwa w pewnych zakresach zmiennej sterującej fs  
z uwagi na niebezpieczeństwo uszkodzenia elementów półprzewodnikowych, związane 
z silnymi przepięciami. Przepięcia te wynikają z działania łączników typu VB, przery-
wających przepływ prądu w obwodzie z cewką (zał. 2).  

Na podstawie wybranych wniosków z artykułów [88, 89], przedstawionych w pod-
rozdziale 1.3, zrezygnowano z łączników VB-ZVS i VB-ZCS przy badaniach falo-
wników z szeregowymi obwodami rezonansowymi. Dalszą analizę prowadzono dla 
falowników z łącznikami CB-ZVS lub CB-ZCS dla następujących zmiennych sterują-
cych: częstotliwości przełączania łączników fs, przesunięcia fazowego ϕst  między  
sygnałami sterowania poszczególnych grup łączników oraz dla współczynnika wypeł-
nienia D (rozdz. 2, 3 i podrozdz. 6.3).  

 
Ad. b  

W wielu opracowaniach naukowych wykorzystana jest uproszczona metoda anali-
zy (analiza AC), uwzględniająca jedynie pierwsze harmoniczne prądów i napięć  
w falownikach rezonansowych. Zakłada się przy tej analizie, że częstotliwość przełą-
czeń powinna być zbliżona do częstotliwości rezonansowej. Metoda ta w określonych 
warunkach (np. mała dobroć obwodu rezonansowego, impulsowy, przerywany prąd 
obciążenia, częstotliwość przełączeń znacznie różniąca się od rezonansowej) powoduje 
powstanie istotnych błędów dyskwalifikujących tę metodę. W szczególności błędy te 
dotyczą:  
– współczynnika transformacji (będącego ilorazem napięcia wyjściowego do wejścio-

wego) oraz względnej mocy wyjściowej, szczególnie w warunkach, w których wy-
stępuje  impulsowy prąd obciążenia,   

– wartości zastępczej rezystancji Rac, utworzonej z prostownika z filtrem i rezystora 
Rdc w obwodzie prądu stałego (iloraz Rac/Rdc przyjmowany jest w literaturze jako sta-
ły, równy 8/π2 w przypadku filtra pojemnościowego lub π2/8 dla filtra indukcyjnego) 
[14, 26, 58, 76, 94, 157],   

– częstotliwości będącej granicą między zachowaniem warunków do przełączania ZCS 
a ZVS, która w literaturze przyjmowana jest jako częstotliwość rezonansowa, stała 
dla obciążenia włączonego szeregowo lub zmienna (będąca funkcją wartości obcią-
żenia [14, 16, 157])  dla obciążenia włączonego równolegle z kondensatorem obwo-
du rezonansowego.  

W niniejszej pracy dokonano szczegółowej analizy porównawczej wyników uzy-
skanych przy zastosowaniu metody analizy zjawisk w stanie ustalonym dla pierwszej 
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harmonicznej z wynikami symulacji komputerowej (rozdz. 2 i 3). Do wyjaśnienia zja-
wisk oraz określenia charakterystycznych właściwości wykorzystano także metodę ana-
lizy stanów nieustalonych, zachodzących w kolejnych przedziałach czasowych,  
w których topologia układu nie zmienia się (analiza MSKS). Rozważano struktury a+g, 
a+h, b+g, b+i z rysunku 1.1 zasilane z falownika napięcia. W celu porównania przed-
stawione zostały także przebiegi i charakterystyki obwodu RLC pobudzanego napięciem 
sinusoidalnym (rys. 1.1 struktury a+g, b+g). 

Podstawy analizy szeregowych falowników rezonansowych przedstawione zostały 
w artykule [150] (Vorperian, Ćuk). W pracy tej zwrócono uwagę na fakt, że w pewnych 
granicach zmian częstotliwości przełączeń i obciążeń (w postaci prostowników z filtrem 
pojemnościowym z odbiornikiem rezystancyjnym) prąd obwodu rezonansowego ma 
charakter impulsowy, a wyprostowane napięcie pozostaje stałe. Dla tych warunków 
pojawiają się znaczne rozbieżności między charakterystykami zewnętrznymi Uo(Io)  
i Uo(fs), wyznaczonymi różnymi metodami. W publikacjach [26, 157] (Erickson) po-
równano co prawda charakterystyki wyjściowe struktur z odbiornikiem połączonym 
szeregowo z kondensatorem, jak na rysunku 1.1: struktur a+h  zasilanych z falownika ze 
strukturami  a+g zasilanymi ze źródła o sinusoidalnej fali napięcia.  Brak jest jednak 
porównania z charakterystykami układu o strukturach a+g i zasilaniu z falownika napię-
cia. Porównanie to jest istotne, zdaniem autora, ze względu na błędy spowodowane 
sprowadzeniem wartości rezystancji Rdc do wartości Rac oraz ze względu na różne czę-
stotliwości synchronizacji fali napięcia i prądu wyjściowego falownika (granica ZCS – 
ZVS). W literaturze autor nie spotkał też porównania charakterystyk wyjściowych dla 
struktur b+g (z odbiornikiem włączonym równolegle do kondensatora obwodu rezonan-
sowego) dla zasilania napięciem prostokątnym oraz sinusoidalnym. 

Stąd też, zdaniem autora, porównanie charakterystyk oraz wybranych wskaźników 
przekształcania energii (jak np. współczynników transformacji, ilorazów Rac/Rdc) należy 
uznać za celowe.  Materiał przedstawiony w rozdziale 2 i 3 powstał przy wykorzystaniu 
wcześniejszych prac autora [93, 94, 97, 98, 99]. 

 
Ad. c  

W rozprawie przyjęto następujące określenia odnoszące się do częstotliwości cha-
rakterystycznych:  
f0  –  częstotliwość rezonansowa nietłumionego dwójnika LrCr , 
fr  –   częstotliwość rezonansowa obwodu RacLrCr , 
fwł  –   częstotliwość drgań własnych obwodu RacLrCr , 
fsyn  –   częstotliwość synchronizacji prądu i napięcia pobudzającego obwód rezonan-

sowy (prądu i napięcia wyjściowego falownika), będąca jednocześnie granicą 
między możliwością pracy tranzystorów jako łączników ZCS a ZVS, 

fs  – częstotliwość przełączeń tranzystorów (częstotliwość napięcia pobudzającego 
obwód rezonansowy), 

fPmax – częstotliwość, przy której do obciążenia przekazywana jest energia przy mak-
symalnej mocy, 

fgr  –  częstotliwość określająca granicę między ciągłym a nieciągłym prądem obwodu 
rezonansowego. 
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Wielu autorów upraszczając swoje rozważania przyjmuje, że synchronizacja na-
pięcia wyjściowego falownika z prądem zasilającym obwód rezonansowy (granica ZCS 
– ZVS) występuje przy częstotliwości rezonansowej fr . Założenie to jednak nie zawsze 
jest dopuszczalne i może prowadzić do daleko idących błędów w określeniu warunków 
pracy elementów półprzewodnikowych.  

Podobne założenia czynione są podczas analizy pracy falownika z maksymalną mocą. 
W przypadku synchronizacji diody zwrotne łączników nie przewodzą i nie występują sta-
ny, w których energia zwracana jest do źródła. Jednak, co zostało wykazane  
w rozdziałach 2 i 3, synchronizacja napięcia falownika z prądem obwodu rezonansowego 
nie oznacza pracy z maksymalną mocą. Zjawiska te są szczególnie widoczne dla małych 
(od ułamka do kilku) wartości dobroci obwodu rezonansowego. W związku z powyższym, 
autor uważa za celowe poszerzenie wiedzy dotyczącej częstotliwości charakterystycznych 
dla różnych struktur szeregowych falowników rezonansowych. Rozważania przedstawione 
w rozprawie powstały na bazie wcześniejszych prac autora [97-99]. 

 
Ad. d–e 

W rozdziale 4 przedstawiono oryginalne rozwiązania topologiczne oraz sposoby 
sterowania falownikiem. Umożliwiają one taką pracę falownika wraz z pośredniczącym 
obwodem AC, składającym się z czwórników LC, LCL, CL (rys. 1.1 struktury b, e, f) lub 
kaskadowego połączenia tych czwórników, że układ ma mało ustępliwe (sztywne) cha-
rakterystyki wyjściowe, prądowo-napięciowe, napięcie i/lub prąd obciążenia ma kształt 
sinusoidalny, a tranzystory falownika przełączają się w optymalnych warunkach ZVS  
i quasi-ZCS. Jednocześnie właściwy dobór struktury i parametrów obwodu pośredniczą-
cego AC zapewnia minimalną wartość skuteczną prądu tranzystorów dla danego obcią-
żenia. W rozprawie przedstawiono najważniejsze wyniki dotyczące tych zagadnień, 
opublikowanych wcześniej przez autora w pracach [100, 102, 114, 116, 118]. 

Metoda zmniejszenia ustępliwości charakterystyki wyjściowej (pół)mostkowego 
przekształtnika DC/DC, umożliwiająca jednoczesną pracę tranzystorów jako łączników 
ZVS i quasi-ZCS została zaprezentowana przez autora w opracowaniu wewnętrznym dla 
Institut für Stromrichtertechnik und Elektrische Antriebe RWTH Aachen [164] i publi-
kacjach [79, 107, 112, 117]. Metoda ta polega na wprowadzeniu dodatkowych elemen-
tów rezonansowych (rys. 1.1 c+h) w strukturę mostka tak, aby indukcyjności 
rozproszenia transformatora pełniły funkcję indukcyjności szeregowego obwodu rezo-
nansowego, a indukcyjność główna mogła wspomagać procesy komutacyjne. W pod-
rozdziale 7.1 przedstawiony został szczegółowy opis matematyczny  oraz wyniki badań 
układów eksperymentalnych.  

 
Ad. f  

Przełączanie tranzystorów z częstotliwością, przy której następuje synchronizacja 
fali prądu i napięcia wyjściowego falownika (tzw. krytyczne ZCS), często wymieniane 
jest w literaturze jako optymalne ze względu na minimalizacji komutacyjnych strat mo-
cy. W rzeczywistych układach odstęp czasowy między załączaniem a wyłączaniem 
tranzystorów (nazywany „czasem martwym”) uniemożliwia występowanie komutacji 
miękkiej zarówno ZCS, jak i ZVS. W pobliżu chwil odpowiadających zerowym warto-
ściom prądu obciążenia następuje wielokrotna komutacja między elementami półprze-
wodnikowymi (np. tranzystor – dioda, dioda – dioda, dioda – tranzystor). Takie warunki 
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pracy łączników przekształtnika należy uznać za niekorzystne, gdyż zwiększają komuta-
cyjne straty mocy. Autorzy większości publikacji godzą się z taką sytuacją, nie analizu-
jąc popełnianych błędów przy określeniu efektywności przekształcania energii [45, 50]. 

Rozwiązanie przedstawione w publikacji [65] może być zastosowane do zapobie-
gania niekorzystnej, wielokrotnej komutacji. Jednak w pracy tej (w badaniach symula-
cyjnych) założono zerowy „czas martwy” i nie analizowano procesów komutacyjnych, 
tylko działanie i budowę układu sterowania, zapewniającego utrzymywanie stałego 
przesunięcia fazowego między prądem a napięciem wyjściowym falownika przy tzw. 
sterowaniu integracyjnym. Ponadto, w przypadku gdy elementem obwodu rezonansowe-
go jest transformator, ten sposób sterowania może doprowadzić do nasycenia obwodu 
magnetycznego. Wówczas powinna być jednak zastosowana metoda sterowania przed-
stawiona przez autora niniejszej rozprawy w artykule [91], na którą powoływano się  
w pracy [65].  

W publikacji [66] dokonano analizy wpływu wartości i położenia czasu martwego 
na proces komutacji, ograniczając się jednak do przypadków, w których załączenie  
i wyłączenie tranzystorów odbywa się nie później niż w chwili „przejścia przez zero” 
fali prądu wyjściowego falownika. Zaproponowano taką metodę sterowania, bazującą na 
pomiarze amplitudy prądu oraz częstotliwości obwodu rezonansowego, że tranzystory 
zostają załączone przy zerowym napięciu (ZVS) i wyłączone przy minimalnej wartości 
prądu (quasi-ZCS). Takie przełączanie jest możliwe, gdy: moc nie jest regulowana; moc 
jest regulowana przez zmianę napięcia zasilania (PAM) lub modulację PDM (wraz z jej 
odmianami nazwanymi sterowaniem integracyjnym [63, 65]). Ponadto musi być speł-
niony dodatkowy warunek: amplituda prądu obwodu rezonansowego musi być większa 
od pewnej minimalnej wartości, co wyklucza pracę układu w stanie jałowym. W pracy 
[66] nie podano także sposobu analitycznego wyznaczenia tego prądu.   

W związku z powyższym, autor niniejszej rozprawy przeprowadził analizę możli-
wości tzw. „pracy optymalnej tranzystorów” w stanie jałowym oraz przy regulacji mocy 
różnymi metodami, analitycznie wyznaczył warunki dla tej pracy (wyznaczenie amplitu-
dy prądu obwodu rezonansowego) dla kilku struktur obwodu silnoprądowego oraz zba-
dał wpływ wartości czasu martwego i jego występowania (w stosunku do fali prądu) na 
proces komutacji (rozdz. 6).   

W artykułach [121, 122] (Nagai S. i inni) pokazane zostały przebiegi, dla których 
dwa tranzystory pracują jako łączniki ZVS, a pozostałe dwa jako łączniki ZVS i quasi- 
-ZCS (przy modulacji PS-PWM i jednocześnie LA-PFM). Nie uwzględniono natomiast 
wpływu czasów martwych na pracę tych łączników i nie wyznaczono czasów wyprze-
dzenia wyłączania tranzystorów w stosunku do chwil odpowiadających zerowym warto-
ściom prądu wyjściowego falownika. Celowa, zdaniem autora, jest więc bardziej 
szczegółowa analiza zjawisk komutacyjnych przy tej modulacji, uwzględniająca czasy 
martwe. 

Analizując obecny stan wiedzy autor wybrał następujące układy i metody sterowania, 
które poddał bardziej szczegółowej analizie pod kątem możliwości zapewnienia równocze-
snej pracy tranzystorów jako łączników ZVS i quasi-ZCS: układy z obciążeniem bezpo-
średnim, układy z prostownikami wyjściowymi,  układy z transformatorami; praca 
falownika bez modulacji, z modulacją PAM lub PDM albo z jednoczesną modulacją  
PS-PWM i LA-PFM. W kilku rozdziałach niniejszej rozprawy wiele uwagi poświęcono 
możliwości równoczesnej pracy tranzystorów jako łączników ZVS i quasi-ZCS. Natomiast 
w rozdziale 6 zawarto matematyczne zależności definiujące warunki, jakie muszą być 
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spełnione w celu zapewnienia takiej pracy tranzystorów. Wcześniejsze wyniki badań auto-
ra dotyczące tych zagadnień zawarte są m.in. w publikacjach [110, 111]. 

 
Ad. g   

Układy o schemacie zastępczym z rysunku 1.1 d+j, gdzie odbiornikiem jest ogranicz-
nik napięcia (na schemacie zastępczym reprezentowany przez prostownik i źródło napię-
cia), mogą pełnić funkcję np. ładowarek akumulatorów lub układów do powierzchniowej 
obróbki tworzyw sztucznych metodą wyładowań niezupełnych. Podstawowa różnica mię-
dzy tymi dwoma zastosowaniami wynika z innych przekładni transformatora, reprezento-
wanego na rysunku 1.1d jedynie przez indukcyjności rozproszeń o łącznej wartości Lr. 
Głębsze rozważania poświęcone będą układom do powierzchniowej obróbki tworzyw – 
tzw. aktywatorom tworzyw (rozdz. 5 i podrozdz. 7.2). 

Opis procesów zachodzących w układzie, przy zasilaniu napięciem sinusoidalnym, 
bez uwzględnienia indukcyjności Lr, a więc bez udziału zjawisk rezonansowych zawarł 
Rosenthal w publikacji [128]. Natomiast zasilanie urządzenia wyładowczego (aktywato-
ra) poprzez falownik i transformator wymagało rozwiązania nowych problemów oraz 
nowego opisu matematycznego. W roku 1989 Akagi i inni [1] przedstawił ideę obwodu 
mocy i układu sterowania falownika aktywatora. W schemacie zastępczym wyróżniono 
elementy obwodu rezonansowego, pokazano oscylogramy typowe dla falownika z wyj-
ściowym obwodem rezonansowym, lecz nie przedstawiono charakterystyk układu i nie 
zawarto opisu matematycznego. Regulacja mocy układu odbywała się w przedstawio-
nym układzie za pomocą zmiany napięcia zasilającego (PAM). 

W latach 1997, 1998 i 1999 Fujita, Ogasawara i Akagi opublikowali trzy prace  
[34-36] o praktycznie identycznej treści, w których oprócz omówienia podręczniko-
wych, ogólnie znanych podstaw działania szeregowego falownika rezonansowego za-
prezentowali uproszczony schemat blokowy układu sterowania tego falownika, 
wykorzystujący modulację PDM. Zamieścili też oscylogramy prądu wyjściowego fa-
lownika oraz przykładowe charakterystyki eksperymentalne (napięcie na elektrodach  
i średnia częstotliwość przełączeń w funkcji mocy na wejściu falownika), uzyskane  
w bliżej niesprecyzowanych warunkach. W artykułach tych brak było jakiegokolwiek 
opisu matematycznego zjawisk, a kształt jednej z charakterystyk (maksymalne napięcie 
na elektrodach w funkcji mocy przy modulacji PDM) był nieprawidłowy. W 2005 r. Liu 
Y. oraz He X. [59, 60] opisali metodę sterowania falownika aktywatora, polegającą na 
połączeniu dwóch rodzajów modulacji: PDM i PFM. Autorzy przedstawili schemat 
blokowy układu sterowania, przebiegi prądu i napięcia wyjściowego falownika oraz  
wybrane charakterystyki (regulacyjną oraz maksymalnego napięcia wyjściowego  
w funkcji mocy) dla tego sposobu sterowania. W 2008 r. Burany, Huber i Pejović 
w pracy [8] podjęli próbę opisu matematycznego zjawisk w układzie szeregowego fa-
lownika rezonansowego zastosowanego do powierzchniowej obróbki tworzyw. Autorzy 
ci popełnili jednak zasadniczy błąd – zastąpili nieliniowe obciążenie (jakim jest zespół 
elektrod wyładowczych o schemacie zastępczym jak z rysunku 1.1j) liniową rezystancją. 
Ponadto nie określili, w jaki sposób ma być ta zastępcza rezystancja obliczana. W tym 
przypadku nie mogą być stosowane znane zależności [152], sprowadzające rezystancję 
za prostownikiem na stronę prądu przemiennego, gdyż odbiornikiem jest źródło (o stałej 
w przybliżeniu wartości napięcia), a nie rezystor. Autorzy ci nie porównali też wartości 
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wyników uzyskanych analitycznie z wynikami uzyskanymi eksperymentalnie, lecz jedy-
nie kształty przebiegów.   

Autor niniejszej rozprawy poświęcił wiele swoich opracowań układom do po-
wierzchniowej obróbki tworzyw sztucznych za pomocą wyładowań niezupełnych. Czas, 
w którym wydawane były jego publikacje, świadczy również o nowatorstwie propono-
wanych rozwiązań. W 1993 r. autor przedstawił [119] obwód silnoprądowy oraz orygi-
nalny schemat blokowy układu sterowania falownika rezonansowego zastosowanego  
w aktywatorze, który opracował i wykonał w ramach projektu badawczego dla Instytutu 
Przetwórstwa Tworzyw Sztucznych „Metalchem” w Toruniu. Regulacja mocy tego 
falownika odbywała się za pomocą modulacji PWM.   

Problemy z generowanymi zaburzeniami radioelektrycznymi, stratami mocy spo-
wodowanymi twardym przełączaniem tranzystorów oraz z zabezpieczeniem przed przej-
ściem wyładowania niezupełnego w łukowe były inspiracją do podjęcia dalszych prac 
badawczych. W 1999 r., w publikacji [118], autor przedstawił sposoby kształtowania 
charakterystyk wyjściowych falownika rezonansowego pracującego w układzie aktywa-
tora folii. Jedna z zaproponowanych metod, stabilizująca prąd obciążenia (pod-
rozdz. 4.1), gwarantująca jednocześnie miękkie przełączanie tranzystorów (ZVS) była 
dla tego zastosowania bardzo korzystna. Wpłynęła ona zasadniczo na zmniejszenie strat 
komutacyjnych i zapewniła, że przeskoki nie przekształcały się w wyładowania łukowe. 
W artykule tym przedstawiono opis matematyczny, na podstawie którego można było 
dobrać taką częstotliwość przełączeń tranzystorów i taki obwód rezonansowy (LC, CL, 
LCL lub kaskadowe połączenie tych obwodów), znajdujący się między falownikiem  
a odbiornikiem, aby charakterystyki wyjściowe układu były mało ustępliwe. Opis mate-
matyczny nie uwzględniał jednak nieliniowości obciążenia. W pracy tej przedstawiono 
przebiegi prądów i napięć, będące wynikami badań symulacyjnych oraz eksperymental-
nych, co potwierdziło małą ustępliwość charakterystyk i miękkie przełączanie tranzysto-
rów. Kształty przebiegów uzyskanych eksperymentalnie i symulacyjnych były zbliżone. 
Nie porównano jednak przebiegów pod względem ilościowym.  

Porównanie przebiegów uzyskanych symulacyjnie i eksperymentalnie zarówno pod 
względem kształtu, jak i ilościowym autor zamieścił w 2000 r. w publikacji [83]. 
W pracy tej uwzględniony został nieliniowy model wyładowania snopiącego, przedsta-
wionego w [128], przy czym w odróżnieniu od [128] wymuszeniem była prostokątna 
fala napięcia. Ponadto w rozważaniach uwzględniono obwód wielorezonansowy utwo-
rzony z indukcyjności rozproszenia transformatora i pojemności elektrod. W szczegól-
ności porównane zostały charakterystyki (uzyskane symulacyjnie i eksperymentalnie) 
przedstawiające moc, wartość skuteczną napięcia i prądu elektrod oraz częstotliwości 
synchronizacji fali prądu i napięcia wyjściowego falownika w funkcji napięcia zasilają-
cego falownik. 

W latach 2000-2002 autor był głównym wykonawcą projektu celowego KBN 
nr 8T10142 2000 C/4915 „Typoszereg tranzystorowych generatorów wraz z transforma-
torami WN” do aktywacji folii polietylenowej dla IPTS „Metalchem” w Toruniu.  Za-
kres pracy obejmował wybór koncepcji rozwiązania konstrukcyjnego, opracowanie 
dokumentacji konstrukcyjnej typoszeregu generatorów [84] oraz próby i badania układu 
prototypowego [85]. W ramach prac badawczych przeprowadzono analizę oraz badania 
oryginalnych, zaprojektowanych układów sterowania aktywatorem, wykorzystujących 
modulację: PWM, PAM, PFM, LA-PFM, PDM (rozdz. 5). Jako wykonania przemysło-
we opracowane zostały układy o mocach do 10 kW z wejściowym, trójfazowym pro-
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stownikiem diodowym, przerywaczem tranzystorowym, falownikiem napięcia i trans-
formatorem. Wybrano niezależne sterowanie przerywaczem (PWM) i falownikiem 
(PAM i LA-PFM). Sterowanie falownikiem zapewniało minimalizację strat komutacyj-
nych (przełączanie ZVS i jednocześnie quasi-ZCS, rozdz. 6). Zaprojektowano i zbudo-
wano także układ eksperymentalny, wykorzystujący modulację PDM.  Wybrane wyniki 
badań prowadzonych w ramach ww. projektu opublikowane zostały w latach 2001-2002 
w pracach [86] i [87]. 

W 2005 r. autor opublikował prace [90-92], w których  przedstawił szczegółową 
analizę i opis matematyczny układu, z uwzględnieniem prostokątnego napięcia wymu-
szającego, nieliniowego modelu komory wyładowczej i zjawisk rezonansowych. Opis 
matematyczny umożliwił określenie takich charakterystycznych wielkości jak graniczne 
częstotliwości pracy, między którymi może nastąpić synchronizacja napięcia i prądu 
wyjściowego falownika a także zakres częstotliwości, w którym pojawia się wyładowa-
nie snopiące. Wyniki symulacji komputerowej przeprowadzonej dla wartości parame-
trów jak w modelu rzeczywistym, porównano z wynikami uzyskanymi eksperymentalnie  
i analitycznie, co pozwoliło stwierdzić, że zarówno modele przyjęte do symulacji,  
jak i matematyczne zależności opisujące układ są poprawne. Na podstawie symulacji 
wyznaczono rodziny charakterystyk mocy, prądów i napięć w układzie w funkcji napię-
cia zasilającego falownik oraz częstotliwości pracy falownika. Oprócz charakterystyk 
porównano także przebiegi wartości chwilowych napięć, prądów i ładunków uzyskanych 
eksperymentalnie i symulacyjnie. Stwierdzono duże podobieństwo charakterystyk 
i przebiegów. Materiał zawarty w publikacjach [90-92] jest, zdaniem autora, oryginalny 
i stanowił istotny wkład w uzupełnienie teorii i rozwój tej dziedziny zastosowań falow-
ników rezonansowych. 

Możliwość jednoczesnego sterowania falownikiem rezonansowym metodą PDM 
i LA-PFM do celów aktywacji tworzyw zasygnalizowana została przez autora w 2005 r. 
w pracy [91]. Opracowany przez autora prototyp falownika z takim sterowaniem prze-
szedł pomyślnie testy eksploatacyjne pracując niezawodnie w warunkach przemysło-
wych. W tym samym czasie Liu Y. oraz He X. [59, 60] opisali podobną metodę 
sterowania. W odpowiedzi na te publikacje autor zgłosił zastrzeżenie patentowe [106] 
dotyczące jednoczesnego sterowania falownika oryginalną metodą PDM i LA-PFM, 
inną niż podaną przez Liu i He. W 2008 r. w publikacjach [103-105] autor przedstawił 
nowy, zastrzeżony wcześniej sposób sterowania. Obecnie produkowane przez Instytut 
Inżynierii Materiałów Polimerowych i Barwników (wcześniej IPTS) „Metalchem” ak-
tywatory tworzyw wyposażone są w falowniki rezonansowe sterowane zgodnie z za-
strzeżoną przez autora metodą PDM i LA-PFM.   

W 2009 r. Tsai M. i Chu C. opublikowali artykuł [145], dokonując przeglądu me-
tod sterowania falownikami rezonansowymi do urządzeń wytwarzających plazmę,  
w którym powołali się na pracę [103] autora niniejszej rozprawy.    

Przytoczone fakty upoważniają do stwierdzenia, że prace autora wniosły znaczny 
wkład do teorii i zastosowania falowników rezonansowych przeznaczonych do po-
wierzchniowej obróbki tworzyw. Wybrane zagadnienia dotyczące tej dziedziny przed-
stawione są w rozdziale 5 i podrozdziale 7.2. 

Rozprawa w zasadniczej części podsumowuje prace badawcze autora w obszarze 
teorii i projektowania falowników rezonansowych, których wyniki zostały opublikowane 
wcześniej. Istotne partie materiału dotyczą zagadnień, które są przedmiotem aktualnie 
przez niego prowadzonych badań. Autor jest przekonany, że postęp w zakresie rozwoju 
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elementów półprzewodnikowych mocy (np. tranzystory Cool-MOS, elementy z węglika 
krzemu), a także w zakresie nowych materiałów magnetycznych (np. materiały nanokry-
staliczne) stwarza nowe możliwości w dalszym rozwoju tej klasy układów energoelek-
tronicznych. 

1.3. Typy łączników stosowanych w przekształtnikach rezonansowych 
Przedstawiona w rozprawie definicja łączników ZVS oraz ZCS (także przełączania 

ZVS i ZCS) jest ogólna [130, 167]. Określa ona wartość napięcia (równą lub bliską 
zeru) łącznika ZVS w chwili jego załączenia (bez informacji na temat napięcia łącznika 
po jego wyłączeniu). Podobnie, definicja ta określa wartość prądu (równą lub bliską 
zeru) łącznika ZCS w chwili jego wyłączenia (bez informacji na temat prądu łącznika po 
jego załączeniu).   

W zależności od szybkości zmian napięcia lub prądu podczas przełączania się za-
woru półprzewodnikowego wyróżnić można różne rodzaje przełączania. Przy przełą-
czaniu twardym stromości zmian napięcia i prądu osiągają duże wartości (rzędu kilku 
kV/µs, od kilkudziesięciu A/µs do kilku kA/µs). Chwilowe straty mocy są znaczne  
z uwagi na jednoczesne występowanie dużych wartości prądu i napięcia łącznika. Nato-
miast podczas przełączania miękkiego stromości napięć i prądów są ograniczone,  
a straty łączeniowe zminimalizowane. W literaturze spotyka się także bardziej szczegó-
łowo sklasyfikowane procesy łączeniowe. Według publikacji [46], jeśli stromość zmian 
napięcia albo prądu jest ograniczona, jest to tzw. przełączanie „półmiękkie”. W pracach 
[26, 157] (rozdz. 19) nie wyszczególnia się przełączania półmiękkiego. Według Erick-
sona [157] przełączanie miękkie wystąpi także w przypadku ograniczenia szybkości 
zmian napięcia albo prądu łącznika w taki sposób, że komutacyjne straty mocy będą 
zredukowane. Szczególnymi przypadkami procesów łączeniowych mogą być procesy 
zachodzące w warunkach zerowej wartości pochodnej napięcia (ZdVS) lub prądu 
(ZdCS) łącznika [46] oraz w warunkach zbliżonych jednocześnie do ZVS i ZCS.   

Łącznik ZVS załącza się w sposób miękki. Natomiast wyłączanie tego łącznika 
może odbywać się w sposób twardy lub miękki (w zależności od pochodnej oraz warto-
ści napięcia na tym łączniku). Podobnie, łącznik ZCS wyłącza się miękko,  
a załączać się może w sposób twardy lub miękki (w zależności od pochodnej i wartości 
prądu łącznika). Miękkie wyłączanie się łącznika ZVS oraz miękkie załączanie się łącz-
nika ZCS może być zapewnione przez wprowadzenie w ich obwody kondensatorów 
(rys. 1.2b, d) oraz cewek (rys. 1.2a, c), jako tzw. bezstratnych elementów odciążających 
zawory półprzewodnikowe podczas procesów komutacyjnych.     

  Łączniki miękko przełączające się, w porównaniu z twardo przełączającymi się, 
mają szereg zalet. Do najważniejszych z nich należy zaliczyć zredukowanie łączenio-
wych strat mocy, możliwość pracy z wyższą częstotliwością, zmniejszenie stromości 
narastania i opadania napięć i prądów, zmniejszenie poziomu zaburzeń o częstotliwo-
ściach radiowych, możliwość wykorzystania własnych pojemności i indukcyjności paso-
żytniczych jako elementów składowych obwodu rezonansowego, zredukowanie „stresu 
prądowego” dla łączników ZVS (spowodowanego prądem wstecznym diod zwrotnych) 
oraz naturalne zabezpieczenie przeciwzwarciowe. 

Rezygnacja z wymuszonego załączania lub wyłączania łączników ZVS i ZCS  
(z funkcją kontroli prądu lub napięcia) jest również wadą, ponieważ przełączanie obwo-
du możliwe jest tylko w określonych chwilach, zależnych od zjawisk rezonansowych. 
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Inną istotną wadą wielu przekształtników rezonansowych jest brak możliwości pracy  
z łącznikami miękko przełączającymi się w całym zakresie obciążeń.  

Przekształtniki z łącznikami o komutacji miękkiej są układami z łącznikami pracu-
jącymi wyłącznie z miękką komutacją lub układami z łącznikami pracującymi 
(w zależności od warunków) z komutacją miękką lub twardą. W pierwszym przypadku 
nie spełnienie określonych warunków spowoduje zatrzymanie pracy przekształtnika.  
W drugim przypadku przekształtnik, ze sterownikami tranzystorów umożliwiającymi 
komutację twardą [160, 163], pracować będzie dalej, lecz w gorszych (z punktu widze-
nia komutacyjnych strat mocy i generowanych zaburzeń) warunkach.  

Do budowy przekształtników o dużej częstości przełączeń, zasilanych ze źródła 
napięcia lub prądu stałego, możliwe jest zastosowanie łączników miękko przełączają-
cych typu VB-ZVS, CB-ZVS CB-ZCS VB-ZCS, których  schematy ilustrujące zasadę 
działania przedstawiono na rysunku 1.2. Między łącznikami ZCS i ZVS zachodzi dua-
lizm, przy czym dla łączników VB-ZCS dualnymi są łączniki CB-ZVS, a dla CB-ZCS 
łączniki VB-ZVS. Dualizm działania, polegający na wzajemnym zastąpieniu prądu 
i napięcia, zachodzi nie tylko między łącznikami ZVS a ZCS, ale także między prze-
kształtnikami wyposażonymi w te łączniki [113, 115, 130].  

W układach przekształtników, w których kontrolowany jest przepływ prądu łącznika 
w obu kierunkach (np. w przekształtnikach matrycowych oraz przekształtnikach  
z pośredniczącym obwodem napięcia lub prądu zmiennego) stosuje się łączniki utworzone 
przez połączenie szeregowe lub równoległe struktur przedstawionych na  rysunku 1.2. 
Łączniki te przewodzą prąd dwukierunkowo oraz dwukierunkowo blokują napięcie 
(CBVB). Jako miękko przełączające się mogą być wykonane w wersji CBVB-ZCS lub 
CBVB-ZVS.  

 
Rys. 1.2.  Schematy ilustrujące zasadę działania łączników miękko przełączających się; łącznik:  

a) ZCS blokujący napięcie dwukierunkowo, b) ZVS blokujący napięcie dwukierunko-
wo, c) ZCS przewodzący prąd dwukierunkowo, d) ZVS przewodzący prąd dwukierun-
kowo  

 
Autor nie spotkał w literaturze analizy możliwości zastosowania każdego z czte-

rech rodzajów łączników miękko przełączających się (CB-ZVS, VB-ZVS, CB-ZCS, 
VB-ZCS)  w poszczególnych strukturach przekształtników rezonansowych. Zazwyczaj 
ograniczano się do analizy układów z jednym lub maksymalnie dwoma typami łączni-
ków. W związku z powyższym autor analizował możliwości zastosowania każdego 
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spośród 4 typów łączników dla wszystkich sklasyfikowanych wcześniej przekształtni-
ków rezonansowych (nie tylko szeregowych falowników rezonansowych) [88, 89], co 
stanowiło o oryginalności rozważań. Na podstawie podobieństwa przebiegów autor 
wykazał dualizm prądów i napięć w różnych typach przekształtników rezonansowych 
[88, 89, 113, 115]. Określił także, które łączniki miękko przełączające się mogą być 
zastosowane w poszczególnych, sklasyfikowanych wcześniej typach przekształtników 
rezonansowych, w zależności od częstotliwości przełączania.  

Przykładowo, łącznik VB-ZVS nie może być zastosowany w szeregowym falowni-
ku rezonansowym pracującym z częstotliwością fs > fsyn (fsyn – częstotliwość synchroni-
zacji fali prądu i napięcia wyjściowego falownika) [80, 88, 89], gdyż wymuszone 
wyłączenie prądu w tym układzie, bez diod zwrotnych, spowodowałoby powstanie prze-
pięcia i zniszczenie elementów półprzewodnikowych (tab. 1.1, zał. 2, rys. Z2.1d, 
Z2.2d). Podobnie, łącznik CB-ZCS nie może być stosowany w równoległym falowniku 
rezonansowym pracującym z częstotliwością fs  > fsyn [88], gdyż wymuszone załączenie 
łącznika spowodowałoby impulsowe rozładowanie kondensatora Cr w obwodzie: załą-
czany łącznik – dioda zwrotna innego łącznika. 

Analizując kształt przebiegów prądów i napięć w szeregowych falownikach rezo-
nansowych zrezygnowano z łączników VB dla tych falowników, ze względu na możli-
wość wystąpienia przepięć przy wymuszonym wyłączaniu łączników i braku diod 
zwrotnych (tab. 1.1).  Ponadto układy z łącznikami VB-ZCS, których rolę pełnić mogą 
tyrystory SCR, są bardzo dokładnie opisane w literaturze. Dalsze rozważania  
w niniejszej rozprawie prowadzone więc będą dla szeregowych falowników  
z łącznikami CB-ZVS lub CB-ZCS.  

 
Tabela 1.1. Zestawienie wybranych przekształtników rezonansowych oraz możliwych do zasto-

sowania w nich łączników miękko przełączających 

Rys. nr 
(wyniki 

symulacji) 

Typ prze-
kształtnika 

Typ łącznika, 
częstotliwość fs 

Układ 
dualny

Rys. nr 
(wyniki 

symulacji)

Typ prze-
kształtnika

Typ łącznika,  
częstotliwość fs 

Z2.1a 

SL
-S

R
  

SL
-S

R
I, 

SL
-S

R
C

 
 

CB-ZCS,  fs < fsyn

 

Z2.4b 

PL
-P

R
 

PL
-P

R
I, 

 P
L-

PR
C

 VB-ZVS,  fs < fsyn 

Z2.1b VB-ZCS,  fs < fsyn Z2.4a CB-ZVS,  fs < fsyn 

Z2.1c CB-ZVS,  fs > fsyn Z2.4d VB-ZCS,  fs > fsyn 

Z2.1d VB-ZVS,  fs > fsyn 
praca niemożliwa Z2.4c CB-ZCS, fs > fsyn 

praca niemożliwa 

Z2.2a 

PL
-S

R
 

PL
-S

R
I, 

PL
-S

R
C

 
 

CB-ZCS,  fs < fsyn

 

Z2.3b 

SL
-P

R
 

SL
-P

R
I, 

SL
-P

R
C

 VB-ZVS,  fs < f0 

Z2.2b VB-ZCS,  fs < fsyn Z2.3a CB-ZVS,  fs < fsyn 

Z2.2c CB-ZVS,  fs > fsyn Z2.3d VB-ZCS,  fs > fsyn 

Z2.2d VB-ZVS,  fs > fsyn  
praca niemożliwa Z2.3c CB-ZCS, fs > fsyn  

praca niemożliwa 

Przyjęte oznaczenia: SRI, (PRI) – szeregowy (równoległy) falownik rezonansowy, SRC (PRC) 
– szeregowy (równoległy) przekształtnik rezonansowy; SL (PL) – obciążony szeregowo (rów-
nolegle); SR (PR) – z obwodem rezonansowym szeregowym (równoległym),  
Z2... – w załączniku 2; symulacje przeprowadzono przy fsyn ≈ f0 dla Q >> 1 
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W przekształtniku o danej topologii stosowane są zazwyczaj łączniki tego samego 
rodzaju. Spotkać jednak można układy, w których występują dwa typy łączników.  
Ciekawym przykładem falownika szeregowego, zawierającego dwa typy łączników 
(CB-ZVS i CB-ZCS), jest układ przedstawiony w pracach [13, 120]. Umożliwia on 
płynną regulację napięcia wyjściowego, przy stałej częstotliwości przełączania (modula-
cja PS-PWM), dla obciążeń zmieniających się w szerokich granicach. Innym ciekawym 
przykładem jest zastosowanie struktur zbliżonych do obwodów komutacyjnych układów 
tyrystorowych w celu zminimalizowania strat przełączania tranzystorów mocy  [15, 131-
-133]. W tym przypadku w przekształtniku występuje 6 łączników typu CB-ZVS oraz  
1 łącznik VB-ZCS. 

W wielu przypadkach przekształtniki rezonansowe są wyposażone w transformato-
ry, których indukcyjności są częścią obwodów rezonansowych. Wykorzystanie zarówno 
indukcyjności rozproszenia, jak i indukcyjności głównej umożliwia budowę układów 
wielorezonansowych, w których łączniki mają jednocześnie cechy łączników  CB-ZVS  
i CB-ZCS (podrozdz. 6.2, 7.1). Na temat przekształtników, w których wykorzystano 
indukcyjności rozproszenia oraz indukcyjność główną  transformatora do wspomagania 
zarówno procesów wyłączania, jak i załączania tranzystorów, autor rozprawy pisał  
w pracach  [6, 77-79, 82, 107-112, 117, 164]. 



28 

2. ANALIZA ZJAWISK W UKŁADACH SZEREGOWYCH 
FALOWNIKÓW REZONANSOWYCH Z ODBIORNIKIEM 
SZEREGOWYM  

 
Poniżej przedstawiono wyniki analizy zjawisk w falownikach z szeregowym ob-

wodem rezonansowym i odbiornikiem włączonym szeregowo z kondensatorem obwodu 
rezonansowego, uzyskane przy wykorzystaniu symulacji komputerowej i dwóch metod 
analizy. Do zastosowanych metod analizy należą: 
– analiza stanów nieustalonych w przedziałach czasowych, w których topologia układu 

nie zmienia się (MSKS),  
– analiza zjawisk w stanie ustalonym dla podstawowej harmonicznej (analiza AC). 

Porównano wybrane przebiegi czasowe oraz charakterystyki układu przy: 
– zasilaniu napięciem sinusoidalnym i odbiorniku rezystancyjnym (rys. 2.1a), 
– zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku rezystancyjnym (rys. 2.1b), 
– zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku w postaci prostownika z filtrem po-

jemnościowym i rezystorem (rys. 2.1c). 
 

 
Rys. 2.1.  Szeregowy obwód rezonansowy z odbiornikiem szeregowym, przy: a) zasilaniu napię-

ciem sinusoidalnym i odbiorniku rezystancyjnym,  b) zasilaniu napięciem prostokątnym 
i odbiorniku rezystancyjnym, c) zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku w po-
staci prostownika z filtrem pojemnościowym i rezystorem 

 
Głównym założeniem w analizie dla podstawowej harmonicznej są sinusoidalne 

kształty prądów i napięć w układzie, co jest równoważne ze stwierdzeniem, że często-
tliwość przełączeń fs jest w przybliżeniu równa częstotliwości rezonansowej oraz dobroć 
obwodu rezonansowego jest dostatecznie duża. Podobnie, przy wyznaczaniu zastępczej 
rezystancji Rac dla prostownika z filtrem i rezystorem Rdc korzysta się z założenia, że 
fs ≈ f0 ≈ fr. Jednak przy sterowaniu częstotliwościowym (PFM), częstotliwość fs może 
znacznie różnić się od f0. Nasuwają się więc pytania, jakie błędy powstają przy analizie 
AC (w szczególności dla małych dobroci obwodu rezonansowego) i czy nie zatracona 
została istota niektórych zjawisk. Będzie to wymagało pogłębienia analizy celem poka-
zania istotnych różnic w pracy układu w zależności od rodzaju wymuszenia i sposobu 
włączenia obciążenia.   

W rozdziale tym przyjęto założenia, że regulacja mocy odbywa się za pomocą 
zmiany częstotliwości przełączania tranzystorów falownika, przy sterowaniu tranzysto-
rów z wypełnieniem 50%. Ograniczono także analizę do przedziału częstotliwości  
z zakresu 1/2 < fs / f0 < 2. 
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2.1.  Analiza  w przedziałach czasowych, w których topologia układu 
pozostaje stała 
W analizie prowadzonej w tym podrozdziale czas początku każdego etapu pracy 

falownika, w którym topologia układu nie ulega zmianie, jest równy zeru. 

2.1.1. Układ z odbiornikiem rezystancyjnym  
Na rysunku 2.2 przedstawiono schemat falownika półmostkowego z odbiornikiem 

rezystancyjnym włączonym szeregowo z kondensatorem Cr oraz dławikiem Lr. Napięcie 
wyjściowe falownika u1  równe jest, w czasie każdego półokresu cyklu pracy, napięciu 
obwodu pośredniczącego: U1= +Ud / 2 dla układu półmostkowego (rys. 2.2)  lub +Ud dla 
układu mostkowego.  

 

 
Rys. 2.2.  Schemat ideowy szeregowego falownika rezonansowego (układ półmostkowy)  

z szeregowym odbiornikiem rezystancyjnym 
 
Napięcie i prąd obwodu wyjściowego falownika opisać można zależnościami: 
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przy założeniu, że 0ωα < , gdzie:  
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Obwód z rysunku 2.2 charakteryzuje impedancja falowa Z0 oraz dobroć Qac.  

W celu zaznaczenia obecności odbiornika Rac w obwodzie prądu przemiennego, dobroć 
tę oznaczono dodatkowo indeksem „ac”:   
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ZQ =   (2.4a), (2.4b) 
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W szczególnym przypadku, gdy współczynnik tłumienia α dąży do zera, równania 
(2.1) i (2.2) przybierają prostszą postać (analogiczną do zamieszczonych w [146]): 

)cos()sin()( 000
0

01
r tIt

Z
UUti L

C
L ωω +

−
=                            (2.5a) 

)sin()cos()()( 0000011r tZItUUUtu LCC ωω +−−=                  (2.5b) 

Przy α ≈ 0 oraz, jeśli zamiast łączników tranzystorowo-diodowych zastosowane będą 
tyrystory SCR, a częstotliwość przełączeń fs będzie mniejsza lub równa częstotliwości 
synchronizacji fsyn (równej w tym przypadku częstotliwości drgań własnych  fwł), to: 

i(0) = IL0 = 0     oraz    )sin()( 0
0

01
r t

Z
UUti C

L ω−
=                          (2.6a) 

)cos()()( 0011r tUUUtu CC ω−−=     (2.6b) 

Dla α ≠ 0 i IL0 = 0 zakładając, że -uCr(0) = uCr(Ts/2) łatwo można z równania (2.1) 
wyznaczyć: 
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2.1.2. Układ z odbiornikiem w postaci  prostownika z filtrem  
pojemnościowym i rezystorem  

Na rysunku 2.3 przedstawiono schemat szeregowego falownika rezonansowego 
z odbiornikiem nieliniowym składającym się z prostownika z filtrem pojemnościowym 
i rezystorem. Na schemacie tym nie uwzględniono rezystora Rac w obwodzie prądu 
przemiennego. Obwód rezonansowy (o pomijalnym tłumieniu) włączony jest między 
źródła napięcia o wartościach ±Ud/2 i ±Uo. Można założyć, że dla tego przypadku 
współczynnik α = Rac/2Lr w równaniach (2.1)–(2.3) jest równy zeru. Układ opisują więc 
zależności (2.5a) i (2.5b), przy czym zamiast napięcia U1 będzie napięcie U12. Napięcie 
U12 jest sumą lub różnicą napięć: napięcia wyjściowego falownika oraz napięcia na 
odbiorniku. Napięcie to jest stałe w przedziałach odpowiadających poszczególnym 
stanom pracy układu. 

 

 
Rys. 2.3. Szeregowy falownik rezonansowy z odbiornikiem szeregowym w postaci prostownika  

z filtrem pojemnościowym i rezystorem   
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W tabeli 2.1 przedstawiono wartości napięcia U12 w zależności od kierunku prądu 
w obwodzie rezonansowym oraz stanu łączników falownika (półmostkowego) [80]. 
Kolejność występowania stanów przedstawionych w tabeli 2.1 zależy od częstotliwości 
przełączeń fs tranzystorów w stosunku do częstotliwości fsyn synchronizacji fali napięcia 
i prądu (równej w tym przypadku częstotliwości rezonansowej  f0 nietłumionego dwój-
nika LrCr). Ponadto, nie wszystkie z wymienionych stanów mogą wystąpić podczas 
pracy. Zależy to także od częstotliwości przełączeń oraz rezystancji Rdc. 

Tabela 2.1.  Stany pracy falownika 

Stan i Łącznik UFal = U1 = U2 = U12 = Nr  zależności 

1 > 0 T1 Ud / 2 U0 Ud / 2  – U0 (2.7a) 

2 < 0 D1 Ud / 2 – U0 Ud / 2  + U0 (2.7b) 

3 < 0 T2 – Ud / 2 – U0 – Ud / 2  + U0 (2.7c) 

4 > 0 D2 – Ud / 2 U0 – Ud / 2  – U0 (2.7d) 

5 = 0 – – – UC0  (2.7e) 

 
Analiza zjawisk przy przełączaniu tranzystorów z częstotliwością  fs ≤  f0     

Rozważania prowadzono dla układu przedstawionego na rysunku 2.3 przy założe-
niu, że częstotliwość przełączeń tranzystorów fs = 1/Ts jest mniejsza lub równa często-
tliwości rezonansowej f0 = 1/T0 nietłumionego dwójnika LrCr. Wprowadzone zostanie 
pojęcie dobroci Qdc obwodu rezonansowego przy szeregowym włączeniu w jego obwód 
odbiornika składającego się z prostownika z filtrem pojemnościowym i rezystorem. Dla 
zaznaczenia obecności rezystora w obwodzie prądu stałego (za prostownikiem) dobroć 
tę oznaczono dodatkowo indeksem „dc”: 

dc

0
dc R

ZQ =                                                (2.8) 

W zależności od stosunku częstotliwości fs/f0 oraz od dobroci Qdc (tab. 2.2, 
rys. 2.4) przekształtnik pracować może [150]: z impulsowym (ang. dcm)  albo z ciągłym 
prądem obwodu rezonansowego (ang. ccm), z parzystą (ang. even) lub nieparzystą (ang. 
odd) liczbą półfal prądu w obwodzie rezonansowym w czasie trwania półokresu pracy 
falownika, zwrot prądu po przełączeniu może być zgodny (+) lub przeciwny (–) do 
zwrotu napięcia. 
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Rys. 2.5. Przebiegi prądu i napięcia wyjściowego falownika dla 1/2 < fs/f0 < 1: a) impulsowy prąd 

wyjściowy i nieparzysta liczba półfal prądu w czasie trwania półokresu pracy falownika, 
b) ciągły prąd wyjściowy i parzysta liczba (niepełnych) półfal prądu w czasie trwania 
półokresu pracy falownika 

 
W analizowanym przedziale częstotliwości 1/2 < fs / f0 < 1 mogą zachodzić przy-

padki:  
a) prąd impulsowy, 1 półfala prądu, kierunek prądu i napięcia zgodny (1 dcm odd +, 

rys. 2.5a), albo 

b) prąd ciągły, 2 półfale prądu (niepełne), kierunek prądu i napięcia po przełączeniu 
zgodny (2 ccm even +, rys. 2.5b). 

Dla przypadku z rysunku 2.5a współczynnik transformacji (dla układu półmostko-
wego) wynosi [150]: 

Uo/(Ud/2)  = M = 1                                  (2.9) 

czyli Uo = Ud/2. Wartości współczynników transformacji dla prądu ciągłego (rys. 2.5b) 
wyrażają natomiast skomplikowane zależności ( )0sdc /, ffQfM =  [150], które zostaną 
przedstawione w sposób uproszczony w rozdziale dotyczącym analizy zjawisk dla pod-
stawowej harmonicznej. 

Warunkiem granicznym przejścia z przewodzenia impulsowego w ciągłe jest rów-
ność maksymalnego napięcia uCrmax na kondensatorze obwodu rezonansowego oraz 
sumy napięcia wejściowego (Ud/2) i wyjściowego (Uo) falownika. Po uwzględnieniu 
kierunku napięć pobudzających obwód rezonansowy w chwili załączenia tranzystora  
i warunku (2.9), amplituda prądu obwodu rezonansowego wynosić będzie Im = UC0/Z0. 
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Średni ładunek dostarczony do kondensatora Cf filtra (przy ustalonych warunkach 
pracy) liczony za okres lub półokres cyklu pracy falownika równy jest zeru. Słuszna jest 
więc zależność: 

( )
/ 2 / 20

o
m 0

dc0 0

sin d d
T Ts U

I t t t
R

ω =∫ ∫                             (2.10) 

stąd: 
2

22 s

dc

o

00

0

0

m T
R
U

Z
UI C ==
ωω

  (2.11) 

Granicę między przewodzeniem ciągłym a impulsowym, po uwzględnieniu, że  
UC0 = 2U0 oraz Ud/2 = Uo (przy założeniu braku strat mocy w układzie), można wyzna-
czyć z zależności: 

sr
dc 8

1
fC

R =    lub  
0

s
dc π

4
f
fQ =      (2.12a), (2.12b) 

Impulsowy prąd w obwodzie rezonansowym (przy n =1, jedna półfala prądu 
w półokresie cyklu pracy) wystąpi więc dla warunków: 

sr
dc 8

1
fC

R >    lub  
0

s
dc π

4
f
fQ <   (2.13a), (2.13b) 

Na rysunku 2.6 przedstawiono przebieg charakterystyki napięcia wyjściowego Uo 
w funkcji częstotliwości, z zaznaczeniem obszaru prądu ciągłego oraz impulsowego. 
Podstawiając do wzoru (2.12b)  fs/f0 = 1 znaleźć można taką wartość dobroci Qdc = 4/π, 
powyżej której wystąpi przewodzenie ciągłe w całym analizowanym zakresie częstotli-
wości  (rys. 2.6). 

 
Rys. 2.6.  Charakterystyki napięcia wyjściowego w funkcji częstotliwości z zaznaczeniem obszaru 

prądu ciągłego oraz impulsowego (nieciągłego) 
 
Przy założeniu braku strat w obwodzie prądu przemiennego, prąd iLr(t) i napięcie 

uCr(t) opisać można zależnościami (2.5a, b), przy czym zamiast U1 we wzorach tych jest 
U12 (zgodnie z rysunkiem 2.3 i tabelą 2.1). 

Dla impulsowego prądu obwodu rezonansowego IL0 = 0, Ud/2 = Uo, oraz U12 = 0.  
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Stąd: 

)sin()( 0
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0
r t

Z
Uti C

L ω−
=  , )cos()( 00r tUtu CC ω=              (2.14a), (2.14b) 

Wartość amplitudy Im prądu tranzystora oraz wartość napięcia początkowego UC0 
kondensatora (rys. 2.7, równania (2.15a, b)) wyznaczyć można dla impulsowego prądu 
obwodu rezonansowego (0,5 < fs/f0 < 1; Rdc > 1/(8Crfs); U12= 0) z zależności (2.10). Zna-
jomość tych wartości jest istotna zarówno dla prawidłowego doboru elementów podczas 
projektowania układu, jak również wyznaczenia warunków dla optymalnej komutacji 
tranzystorów (podrozdz. 6.2) – wyłączenie przy minimalnej wartości prądu (quasi-ZCS) 
jednak na tyle dużej, by gwarantować załączenie ZVS.  

 

 
Rys. 2.7.  Względna wartość amplitudy prądu tranzystora oraz napięcia początkowego kondensa-

tora w funkcji częstotliwości przełączeń dla impulsowego prądu w obwodzie rezonan-
sowym 
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Wartości graniczne prądu obciążenia Io, amplitudy prądu tranzystora Im, mocy  
obciążenia Po występujące na granicy przewodzenia impulsowego i ciągłego 
(0,5 < fs/f0 < 1; U12 = 0; (2.13a), (2.15a) ) wynoszą: 
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Analiza zjawisk przy przełączaniu tranzystorów z częstotliwością  fs > f0 

Przebiegi prądów i napięć w układzie falownika przy pracy z częstotliwością  
fs > f0 przedstawione są na rysunku 2.8.  Zaznaczono na nim przedziały o stałej topologii 
układu, scharakteryzowane wcześniej w tabeli 2.1 jako stany pracy. W tabeli tej zawarte 
są również zależności opisujące wartości napięcia wyjściowego falownika u1, napięcia 
na wejściu prostownika u2 oraz napięcia przyłożonego do szeregowego obwodu rezo-
nansowego u12. Ze względu na symetryczny kształt przebiegów, analizę ograniczyć 
można do połowy okresu  Ts cyklu pracy falownika.  

 
Rys. 2.8. Przebiegi czasowe napięć i prądów w układzie falownika przy pracy z częstotliwością  

 fs > f0  
 
Dla przedziału czasu oznaczonego stan 1, warunek początkowy IL0 dla prądu cewki 

Lr równy jest zeru, natomiast napięcie początkowe na kondensatorze Cr wyznaczyć 
można z zależności: 
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Licząc od zera czas wewnątrz przedziału stan 1 otrzymano:  

IL0 = i(0) = 0            (2.18) 
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Przy uwzględnieniu warunków opisanych zależnościami (2.7a) oraz (2.18) i (2.19), 
prąd cewki oraz napięcie kondensatora Cr wyznaczyć można ze wzorów (2.5a) i (2.5b):  
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37 

W końcu przedziału stan 1 prąd cewki i napięcie kondensatora przyjmują wartości 
będące wartościami początkowymi dla przedziału stan 4 (rys. 2.8). 

Podstawiając do wzorów (2.5a, b) U12 w miejsce U1, ze wzoru (2.7d), otrzymano 
dla stanu 4: 

)cos()sin(2/)( 000
0

0od
r tIt

Z
UUUti L

C
L ωω +

−−−
=   (2.21a) 

)sin()cos()2/(2/)( 00000ododr tZItUUUUUtu LCC ωω +−−−−−−=  (2.21b) 

Koniec przedziału stan 4 nastąpi w chwili, gdy iLr(t) = 0, wówczas napięcie na 
kondensatorze Cr osiągnie wartość UCr max. Należy zauważyć, że suma czasu trwania 
stanu 1 i 4 (także stanu 3 i 2) wynosi Ts/2 . 

Napięcie Uo na obciążeniu, przy pominięciu strat, wyznaczyć można porównując 
moc na wyjściu falownika z mocą obciążenia. Dla półokresu obejmującego stan 2 i stan 1 
moc ta wynosi: 

2 2
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Wyznaczenie Uo z powyższego wzoru prowadzi jednak do skomplikowanych za-
leżności nieprzydatnych do obliczeń praktycznych.  Napięcie na obciążeniu może być 
wyznaczone w stosunkowo prosty sposób przy użyciu metod komputerowych lub anali-
zy dla podstawowej harmonicznej. 

 

2.2. Analiza w stanie ustalonym dla podstawowej harmonicznej 
Poniżej przeprowadzono analizę zjawisk w układzie falownika dla stanu ustalone-

go, przy założeniu dostatecznie dużej dobroci obwodu rezonansowego. Zastosowano 
metodę podstawowej harmonicznej o częstotliwości równej częstotliwości przełączania 
tranzystorów [16, 26, 134, 157].  

2.2.1. Układ z odbiornikiem rezystancyjnym  
Na rysunku 2.9 przedstawiono schemat obwodu mocy falownika szeregowego  

z szeregowo włączonym odbiornikiem rezystancyjnym Rac = Ro + ∆R . Ro reprezentuje 
rzeczywiste obciążenie falownika, natomiast ∆R oznacza pozostałe straty w falowniku  
proporcjonalne do kwadratu wartości skutecznej prądu wyjściowego falownika (rezy-
stancja dynamiczna łączników, rezystancja uzwojenia dławika itp.).  

Jeśli łącznikami są tranzystory polowe, to można przyjąć, że reprezentowane są 
one w stanie przewodzenia przez rezystancję RDS(on). Natomiast, gdy łącznikami są tran-
zystory IGBT, to reprezentowane mogą być one w stanie przewodzenia przez rezystan-
cję dynamiczną RCE(on) i napięcie progowe UCE(TO) wynikające z aproksymacji 
charakterystyki przewodzenia. W tym przypadku rezystancja RCE(on) jest częścią rezy-
stancji ∆R. Napięcie pobudzające obwód rezonansowy (uFal(t) = +Ud/2 w układzie pół-
mostkowym lub +Ud w mostkowym) należy przy analizie pomniejszyć o wartość 
napięcia progowego UCE(TO)  dla falownika półmostkowego lub o 2UCE(TO) dla falownika 
mostkowego.  
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Rys. 2.9.  Szeregowy falownik rezonansowy z obciążeniem włączonym szeregowo: a) układ pół-

mostkowy, b) układ mostkowy 
 
Napięcie wyjściowe falownika uFal(t) ma charakter fali prostokątnej i zawiera har-

moniczne nieparzyste o amplitudach podanych zależnością (2.23a) dla układu półmost-
kowego oraz zależnością (2.23b) dla układu mostkowego:  

k
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π

2 d
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k
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km ⋅=         (2.23a), (2.23b) 

Jeśli założyć, że 0ωω ≈s , to już przy dobroci  1ac =Q  z zależności (2.23a)– 
–(2.27) otrzymuje się amplitudy 3, 5, 7, 9... harmonicznej prądu równe około 12%, 4%, 
2%, 1% ... wartości amplitudy pierwszej harmonicznej. Obwód rezonansowy ma wła-
ściwości filtra i można w przybliżonej analizie przyjąć jako wymuszenie podstawową 
harmoniczną napięcia wyjściowego falownika u1Fal, a przebieg wartości chwilowych 
prądu jako sinusoidalny.  

Poniżej przedstawiona będzie analiza [16] dla stanu ustalonego przy założeniu si-
nusoidalnego zasilania (dla k = 1) dla układu półmostkowego (uFal(t) = +Ud/2). W celu 
zapewniania większej czytelności wzorów indeks „1” charakteryzujący pierwsze harmo-
niczne będzie pominięty. Założono przy tym, że łączniki oraz elementy obwodu rezo-
nansowego są idealne, a dobroć obwodu rezonansowego jest dostatecznie duża. Jeśli 
uwzględnione mają być straty związane z przewodzeniem, to należy wprowadzić szere-
gowo z odbiornikiem dodatkową rezystancję ∆R. Straty związane z przełączaniem są  
w poniższych rozważaniach pominięte.  

Amplituda pierwszej harmonicznej dla układu półmostkowego wynosi:  

  d
m

2UU =
π

      (2.24) 

Impedancja obwodu rezonansowego (wraz z odbiornikiem) równa jest: 
ϕδ

ω
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rs
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gdzie:  2
acac )(1 δQRZ +=       (2.26a)   
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Prąd wyjściowy falownika wyrażony jest zależnością: 

 Fal m ssin( )i I tω ϕ= −  (2.27) 
przy czym:    
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Amplituda prądu falownika wynosi:  
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Wartość średnia prądu źródła jest równa: 
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Moc pobrana ze źródła wynosi: 
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Moc ta osiąga maksimum przy  δ = 0 (fs= f0) i dla układu półmostkowego wynosi:  
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Moc odbiornika Po jest równa: 
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co przy uwzględnieniu zależności (2.30) wynosi: 
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Maksymalna moc odbiornika (dla  fs = f0) wynosi więc odpowiednio: 
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Z zależności (2.32)–(2.36) wynika, że moc pobrana ze źródła proporcjonalna jest 
do kwadratu napięcia zasilającego falownik, a więc dla układu mostkowego jest cztero-
krotnie większa niż dla układu półmostkowego przy tych samych warunkach. 

Sprawność  układu, przy uwzględnieniu tylko strat przewodzenia proporcjonalnych 
do kwadratu prądu, wynosi: 

 o o

d o ac

oP R R
P R R R

η = = =
+ ∆

 (2.37) 

Rozważania prowadzone w pracy [16], dotyczące sprawności (2.37), są słuszne, 
jeśli elementami wykonawczymi są tranzystory polowe (MOSFET), w których nie wy-
stępuje napięcie progowe na charakterystyce przewodzenia, straty przełączania są dużo 
mniejsze od strat przewodzenia (miękkie przełączanie), a czasy przewodzenia diod są 
dużo mniejsze od czasów przewodzenia tranzystorów.  

Przypadki, w których zastosowane są tranzystory IGBT, wymagają pogłębionej 
analizy. Ich charakterystyki w stanie przewodzenia [159, 162, 167] aproksymować moż-
na za pomocą rezystancji i szeregowo dołączonego źródła: uCE = UCE(TO) + RCE(on)

.
 iC. 

Wówczas, przy tych samych założeniach, sprawność układu wynosi:  
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przy czym:  ∆P∆R – straty spowodowane rezystancjami pasożytniczymi (proporcjonalne 
do kwadratu wartości skutecznej prądu), ∆PTO – straty związane z napięciem progowym 
(proporcjonalne do wartości średniej prądu elementu). 

Przy uwzględnieniu napięcia progowego UCE(TO), moc w odbiorniku Po,  moc strat 
w rezystancjach pasożytniczych ∆P∆R, moc strat proporcjonalnych do wartości średniej 
prądu łączników ∆PTO oraz sprawność η  dla układu półmostkowego wynoszą: 
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Natomiast w układzie pełnego mostka moce te oraz sprawność są równe:  
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2.2.2. Układ z odbiornikiem w postaci prostownika z filtrem  
pojemnościowym i rezystorem 

W przypadku, gdy rezystor znajduje się za prostownikiem z filtrem, prostownik ten 
działa wówczas jak „transformator rezystancji” [26, 76, 80, 94, 98, 157]. Dla prostow-
nika mostkowego z filtrem pojemnościowym (Cf >> Cr, rys. 2.1c, 2.10b) prąd wejściowy 
ma kształt fali sinusoidalnej, a napięcie wejściowe – fali prostokątnej. Zależności mię-
dzy wartościami skutecznymi wielkości wejściowych (dla pierwszej harmonicznej)  
a wartościami średnimi wielkości wyjściowych są określone równaniami (2.47) i  (2.48). 
Na rysunku 2.10a przedstawiono schemat zastępczy szeregowego obwodu rezo-
nansowego z odbiornikiem szeregowym, w którym prostownik z filtrem i rezystorem Rdc  
zastąpiono rezystorem Rac. Wartość skuteczna podstawowej harmonicznej π)/22)(2/( dU  
napięcia pobudzającego obwód rezonansowy odpowiada napięciu wyjściowemu falow-
nika półmostkowego zasilanego napięciem Ud. Zależności (2.47) i (2.48) dotyczą nato-
miast prostownika mostkowego: 

 dcac π
22 UU = , acdc π

22 II =  (2.47), (2.48) 

 

 
Rys. 2.10.  Sposób wyznaczania rezystancji zastępczej Rac dla odbiornika składającego się  

z prostownika, filtra pojemnościowego i rezystora Rdc: a) schemat zastępczy układu  
z rezystorem Rac, b) schemat odbiornika oraz przebiegi prądu i napięcia na jego wej-
ściu 

a) 

b) 

d 2 2
2 π
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Dzieląc wartości skuteczne podstawowej harmonicznej napięcia i prądu na wejściu 
prostownika, wyznaczyć można rezystancję zastępczą Rac tego prostownika z filtrem 
pojemnościowym i rezystorem Rdc (2.49):  

 ac
ac dc dc2

ac

8 0,811
π

U
R R R

I
= = =  (2.49) 

Dalsza analiza układu przebiega zgodnie z opisaną w podrozdziale 2.2.1, przy 
czym w miejsce prostownika z filtrem pojemnościowym wprowadzono zastępczy rezy-
stor Rac. 

 

2.3. Ocena wyników analizy zjawisk w szeregowych falownikach  
rezonansowych z odbiornikiem szeregowym  

2.3.1. Porównanie wybranych parametrów i charakterystyk 
Wyniki uzyskane dzięki analizie dla harmonicznej podstawowej porównano 

z wynikami analizy stanów nieustalonych MSKS oraz uzyskanymi symulacyjnie. Okre-
ślono błędy wynikające z przyjętych założeń upraszczających przy różnych: wartościach 
dobroci obwodu rezonansowego, częstotliwościach przełączeń i sposobie włączenia 
obciążenia.  

Na rysunkach 2.11a, b, c przedstawiono charakterystyki względnej mocy obciąże-
nia uzyskane analitycznie (dla pełnego mostka, wyniki z zależności (2.32) pomnożono 
przez 4), przy założeniu: braku strat w układzie, sinusoidalnego wymuszenia (jak na 
rys. 2.1a) i odbiorniku rezystancyjnym Rac (krzywa 1).   

Na tych rysunkach przedstawiono także charakterystyki względnej mocy obciąże-
nia, uzyskane w wyniku symulacji komputerowej, przy zasilaniu obwodu rezonansowe-
go z falownika (jak na rys. 2.1b i 2.1c) o takiej samej wartości skutecznej podstawowej 
harmonicznej napięcia wyjściowego: przy odbiorniku rezystancyjnym Rac (krzywa 2) 
oraz odbiorniku będącym prostownikiem z filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc 
(krzywa 3).  

Rezystancję zastępczą dla prostownika z filtrem i rezystorem Rdc wyznaczono  
z zależności (2.49) tak, aby jej sprowadzona wartość równa była wartościom jak dla przy-
padków, które ilustrują krzywe 1 i 2. Granicę obszaru ciągłego i impulsowego prądu ob-
wodu rezonansowego (rys. 2.11b) wyznaczono z zależności (2.12b) i porównano  
z granicą wyznaczoną symulacyjnie.  

Na rysunku 2.11d przedstawiono przebieg ilorazu wartości skutecznych napięcia  
i prądu na wejściu prostownika, odniesionego do wartości rezystancji na wyjściu pro-
stownika. Przy założeniu idealnych właściwości filtrujących szeregowego obwodu rezo-
nansowego, zgodnie z zależnością (2.49), iloraz ten powinien wynosić 8/π2 ≈ 0,811.   

Symulację i obliczenia przeprowadzono dla danych: pełny mostek 1-fazowy, łącz-
niki idealne, Ud = 300 V, Cr = 1 µF, Lr = 63,39 µH, Cf = 470 µF, Qac = 0,5, 1, 2; 
Rdc = (1/0,811)Rac,  Qdc = 0,811Qac, PB = Ud

2/Z0 = 121,3 kW. 
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Z przebiegu charakterystyk przedstawionych na rysunku 2.11 wynika, że: 
• dla częstotliwości fs  ≥  f0 charakterystyki względnej mocy dla struktur z rysunków 

2.1a, b, c mają zbliżony kształt, przy czym już dla dobroci Qac ≥ 1 krzywe 1 i 2 są 
praktycznie identyczne, a krzywa 3 (odbiornik z prostownikiem) przebiega poniżej 
krzywych 1 i 2. Różni się ona (krzywa 3) od tych pozostałych nie więcej niż ok.: 
15%, 10%, 5%  dla Qac= 0,5, 1, 2 w stosunku do mocy maksymalnych dla danych 
dobroci. Błędy te maleją ze wzrostem dobroci; 

• dla częstotliwości fs <  f0 charakterystyki względnej mocy dla odbiornika rezystan-
cyjnego i zasilania napięciem sinusoidalnym (krzywa 1) jak również napięciem pro-
stokątnym (krzywa 2) mają zbliżony kształt, przy czym już dla dobroci Qac ≥ 1 
krzywe 1 i 2 są praktycznie identyczne; 

• dla częstotliwości fs  <  f0 charakterystyki podane krzywymi 3 (odbiornik  
z prostownikiem) różnią się znacznie od charakterystyk 1 i 2 w przypadku występo-
wania impulsowego prądu obwodu rezonansowego; 

• impulsowy prąd obwodu rezonansowego występuje wtedy, gdy spełniony jest  
warunek (2.50a). Granice występowania prądu impulsowego wyraźnie widać na rysun-
ku 2.11b. Względne częstotliwości graniczne to: fs/f0 = 1 oraz częstotliwość wyznaczo-
na z równania (2.50b). Zależności te wynikają ze wzoru (2.13b) przy założeniu  fs/f0 = 1 
oraz wzoru (2.12b). Dla Qac = 1 (Qdc ≈ 0,81 < 4/π ≈ 1,27) prąd impulsowy pojawia się 
przy  fs / f0 = 1 i przechodzi w prąd ciągły przy częstotliwości fs/f0 = (π/4)Qdc≈0,64 , co 
zgodne jest z charakterystyką 3 przedstawioną na rysunku 2.11b. 

π
4

π
8

ac2dc <= QQ    (2.50a) 

acdc
0

s

π
2

4
π QQ

f
f

==    (2.50b) 

• iloraz wartości skutecznych napięcia i prądu na wejściu prostownika odniesiony do 
wartości rezystancji na wyjściu prostownika, przy założeniu idealnych właściwości 
filtrujących szeregowego obwodu rezonansowego, powinien wynosić 0,8106: 
– dla 1 <  fs / f0 < 2 popełniony błąd wynosi odpowiednio ok.: 4%, 3%, 1,5% dla 

dobroci Qac = 0,5, 1, 2, 
– dla  0,5 < fs / f0  < 1 popełniony błąd wynosi odpowiednio ok.: 40%, 14%, 9%; za-

równo dla dobroci Qac = 0,5 oraz 1 występuje impulsowy prąd obwodu rezonan-
sowego i związane z tym znaczne błędy. 

Metoda zastępowania prostownika z filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc za-
stępczym rezystorem Rac może być stosowana jedynie przy ciągłym prądzie obwodu 
rezonansowego. Błąd spowodowany tą metodą maleje wraz ze wzrostem dobroci obwo-
du rezonansowego. 

2.3.2. Częstotliwości charakterystyczne falowników z odbiornikiem  
szeregowym  

Na rysunku 2.12 przedstawiono przebiegi funkcji będących częstotliwościami cha-
rakterystycznymi dla układów z rysunku 2.1a, b, c.   



45 

 

 
Rys. 2.12.  Przebiegi funkcji będących częstotliwościami charakterystycznymi dla układów  

z szeregowym obwodem rezonansowym i odbiornikiem szeregowym; f0 – częstotli-
wość rezonansowa nietłumionego dwójnika LC,  fr – częstotliwość rezonansowa ob-
wodu  RLC,  fwł – częstotliwość drgań własnych obwodu  RLC,  fsyn – częstotliwość 
synchronizacji napięcia i prądu zasilającego obwód rezonansowy (granica ZCS-ZVS),   
fs – częstotliwość przełączeń tranzystorów (częstotliwość napięcia pobudzającego 
obwód rezonansowy),  fPmax – częstotliwość, przy której do obciążenia dociera energia 
z maksymalną mocą,  fgr – częstotliwość, przy której prąd obwodu rezonansowego sta-
je się impulsowy 

 
Na rysunku 2.13 pokazano natomiast przebiegi czasowe prądu i napięcia wyjściowe-

go falownika, w zależności od częstotliwości przełączeń tranzystorów oraz dobroci obwo-
du rezonansowego. Z powyższych rysunków wynikają wnioski dotyczące wartości 
częstotliwości charakterystycznych dla poszczególnych struktur. Wartości częstotliwości 
charakterystycznych zestawiono w tabeli 2.3, przy czym częstotliwość f0 i fwł wyznaczyć 
można z zależności (2.3). Wartości częstotliwości synchronizacji oraz częstotliwości od-
powiadającej mocy maksymalnej dla układów z falownikiem wyznaczono symulacyjnie. 
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a) 

 
b) 

 
Rys. 2.13. Przebiegi wartości chwilowych prądu i napięcia wyjściowego falownika, w zależności 

od częstotliwości przełączeń tranzystorów oraz dobroci obwodu rezonansowego, dla: 
a) odbiornika rezystancyjnego, b) odbiornika w postaci prostownika z filtrem pojem-
nościowym i rezystorem 
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Tabela 2.3. Wartości częstotliwości charakterystycznych dla układów z szeregowo włączonym 
odbiornikiem 

Typ układu Częstotliwość 
synchronizacji 

Częstotliwość fPmax, 
przy której  

do obciążenia dociera 
energia  

z maksymalną mocą 

Możliwość pracy 
łączników jako   

ZVS ZCS 

 

fsyn =  fr = f0 fPmax = fr = f0 fs > fr = f0 fs <  fr = f0 

 

fsyn = fwł fPmax = f0 fs > fwł fs < fwł 

 

fsyn =  f0 

dla Qdc > 4/π ⇒  
 fPmax = f0 

dla Qdc < 4/π  ⇒  
f0 >  fPmax > (π/4)Qdcf0 

fs > f0 fs < f0 
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3. ANALIZA ZJAWISK W UKŁADACH SZEREGOWYCH 
FALOWNIKÓW REZONANSOWYCH  Z ODBIORNIKIEM 
RÓWNOLEGŁYM  

Poniżej przedstawiono wyniki analizy zjawisk w falownikach z szeregowym ob-
wodem rezonansowym i odbiornikiem włączonym równolegle do kondensatora obwodu 
rezonansowego. Do tego celu wykorzystano (podobnie jak w rozdz. 2) symulację kom-
puterową i dwie metody analizy: metodę sekwencyjną kolejnych stanów (MSKS) oraz 
analizę w stanie ustalonym dla podstawowej harmonicznej. 

Porównano wybrane przebiegi czasowe oraz charakterystyki układu przy: 
– zasilaniu napięciem sinusoidalnym i odbiorniku rezystancyjnym (rys. 3.1a), 
– zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku rezystancyjnym (rys. 3.1b), 
– zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku w postaci prostownika z filtrem in-

dukcyjnym i rezystorem (rys. 3.1c). 

 
Rys. 3.1. Szeregowy obwód rezonansowy z odbiornikiem równoległym przy: a) zasilaniu napię-

ciem sinusoidalnym i odbiorniku rezystancyjnym,  b) zasilaniu napięciem prostokątnym 
i odbiorniku rezystancyjnym, c) zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku w po-
staci prostownika z filtrem indukcyjnym i rezystorem 

 
W rozdziale tym przyjęto założenia, że regulacja mocy odbywa się za pomocą 

zmiany częstotliwości przełączania tranzystorów falownika przy sterowaniu tranzysto-
rów z wypełnieniem 50%. 

Spotykane w literaturze założenia dotyczące analizy AC falowników rezonanso-
wych z równolegle dołączonym odbiornikiem są identyczne z podanymi w rozdziale 2.  
Nasuwa się więc pytanie, jakie powstają błędy przy analizie AC i sterowaniu częstotli-
wościowym oraz czy nie została zatracona istota niektórych zjawisk. Będzie to wymaga-
ło pogłębienia analizy celem pokazania istotnych różnic w pracy układu, w zależności 
od rodzaju wymuszenia i sposobu włączenia obciążenia.   

3.1. Analiza w przedziałach czasowych, w których topologia układu  
pozostaje stała 
W analizie MSKS, prowadzonej w tym podrozdziale, czas początku każdego etapu 

(stanu) pracy falownika przyjmowany jest jako równy zeru. 

3.1.1. Układ z odbiornikiem rezystancyjnym 
Na rysunku 3.2 przedstawiono schemat falownika z szeregowym obwodem rezo-

nansowym i odbiornikiem rezystancyjnym włączonym równolegle do kondensatora. 
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Napięcie wyjściowe falownika u1  równe jest, w czasie każdego półokresu pracy, napię-
ciu U1= +Ud /2 dla układu półmostkowego (rys. 3.2) lub +Ud dla układu mostkowego.  

 
Rys. 3.2. Schemat ideowy szeregowego falownika rezonansowego (układ półmostkowy) z rezys-

tancyjnym odbiornikiem równoległym  
 
Jeśli współczynnik tłumienia α jest mniejszy od pulsacji ω 0 ((3.3) i (3.4)),  to prąd 

cewki i napięcie na kondensatorze obwodu rezonansowego (rys. 3.2) można opisać 
wzorami:  
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gdzie:  UC0, IL0 – warunki początkowe w analizowanym przedziale czasu, 

   
rac2

1
CR

=α ,       
rr

0
1
CL

=ω    (3.3), (3.4) 

łwfπ222
0wł =−= αωω           (3.5) 

Obwód ten charakteryzuje impedancja falowa Z0 oraz dobroć Qac. Dla zaznaczenia 
obecności odbiornika rezystancyjnego w obwodzie prądu przemiennego dobroć tę ozna-
czono dodatkowo indeksem „ac”.   
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RQ =   (3.6), (3.7) 

W szczególnym przypadku, gdy Rac dąży do nieskończoności, współczynnik tłu-
mienia α dąży do zera i równania (3.1) i (3.2) przybierają postać (analogiczną do za-
mieszczonych w [146]): 
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)sin()cos()()( 0000011r tZItUUUtu LCC ωω +−−=     (3.9) 

Przy α → 0, jeśli zamiast łączników tranzystorowo-diodowych zastosowane będą 
tyrystory SCR, a częstotliwość przełączeń fs będzie mniejsza lub równa częstotliwości 
synchronizacji  fsyn, to i(0) = IL0 = 0 oraz: 
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)cos()()( 0011r tUUUtu CC ω−−=    (3.11) 

 Przy α ≠ 0, fs < fsyn oraz tyrystorach SCR, zakładając, że –uCr(0) = uCr(Ts/2), łatwo 
można z równania (3.1) wyznaczyć: 
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3.1.2. Układ z odbiornikiem w postaci prostownika z filtrem indukcyjnym  
i rezystorem   

Przy założeniu, że elementy są idealne, w obwodzie prądu przemiennego nie wy-
stępuje rezystancja (rys. 3.3). W tym przypadku współczynnik tłumienia α we wzorach 
(3.1)–(3.5) jest równy zeru. Dla dostatecznie dużej indukcyjności dławika Lf można 
założyć, że prąd tego dławika ma stałą wartość chwilową, która nie zmienia się w czasie 
trwania cyklu pracy falownika. Nie ma przy tym znaczenia, czy filtr składa się tylko  
z dławika Lf czy z dławika Lf i kondensatora Cf. W związku z powyższym, prąd i2 
przyjmuje przedziałami stałą wartość I2 = +Io = +Uo/Rdc.  

 

 

 Rys. 3.3. Szeregowy falownik rezonansowy z odbiornikiem równoległym w postaci prostownika 
z filtrem indukcyjnym i rezystorem  

 
Na rysunku 3.4 przedstawiono przebiegi wartości chwilowych prądów i napięć 

w układzie dla różnych częstotliwości przełączeń i różnych obciążeń. Możliwych jest  
8 przedziałów czasowych w okresie jednego cyklu pracy falownika (tab. 3.1), przy czym 
nie wszystkie przedziały czasowe mogą wystąpić w określonych warunkach. W szcze-
gólności przedział „0” (rys. 3.4a i 3.5a) wystąpić może tylko dla falownika  
z łącznikami ZCS załączanymi krótkimi impulsami wyzwalającymi. Na schematach 
zastępczych falownika (tab. 3.1, rys. 3.5a – 3.5d) zwarcie kondensatora Cr spowodowa-
ne jest przewodzeniem wszystkich diod mostka prostowniczego w przedziałach czaso-
wych „0”, „1” i „5”. Natomiast w pozostałych przedziałach czasowych zastąpiono 
dławik Lf źródłem prądowym ±Io. Opis matematyczny układu w poszczególnych prze-
działach czasowych przedstawiony jest za pomocą zależności (3.13)–(3.18) oraz (3.19)  
i (3.20). 
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Rys. 3.4. Przebiegi prądów i napięć w układzie z rysunku 3.3 przy: a) przedziałami zerowym 

(impulsowym) prądzie iLr i przedziałami zerowym napięciu uCr, b) przedziałami zero-
wym napięciu uCr i ciągłym prądzie iLr, c) ciągłym napięciu uCr  i ciągłym prądzie iLr 
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Dla przedziałów czasowych 2, 3, 6 i 7 prąd cewki Lr oraz napięcie na kondensato-
rze Cr opisują zależności:   

( ) 20200
0

01
r cossin)( ItIIt

Z
UUti L

C
L +−+

−
= ωω     (3.19) 

( ) tZIItUUUtu LCC 00200011r sin)(cos)( ωω −++−+=       (3.20) 

Dla przedziałów 2 i 6 obowiązują dodatkowo warunki: iLr(0) = i2 = ±Io oraz 
uCr(0) = 0. W związku z powyższym, dla tych przedziałów równania (3.19) i (3.20) 
przyjmują postać: 

20
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( )tUtuC 01r cos1)( ω−=             (3.22) 

W przedziałach 2 i 6 osiągnięte są przez prąd iLr i napięcie uCr wartości ekstremal-
ne. Jeśli przedziały 2 oraz 6 trwają dostatecznie długo (rys. 3.4a, b), to wartości te wy-
noszą: iLrmax= U1/Z0 + Uo/Rdc, uCrmax = 2U1.  Przy pracy ustalonej można 
ograniczyć analizę do jednego półokresu. Wartości maksymalne prądu iLr są wartościami 
maksymalnymi prądu tranzystorów. 

Poniżej wprowadzone zostanie pojęcie dobroci Qdc obwodu rezonansowego przy 
równoległym włączeniu do kondensatora Cr odbiornika składającego się z prostownika  
z filtrem indukcyjnym i rezystorem. W celu zaznaczenia obecności rezystora w obwo-
dzie prądu stałego, dobroć tę oznaczono dodatkowo indeksem „dc”. 

0

dc
dc Z

RQ =              (3.23) 

W zależności od stosunku częstotliwości fs / f0 oraz dobroci Qdc  (jak również spo-
sobu sterowania zastosowanych łączników) przekształtnik pracować może [16, 98, 99, 
137] (rys. 3.4): z przedziałami zerowym (impulsowym) prądem obwodu rezonansowego 
(ang. dcm – discontinuous current mode), z ciągłym prądem obwodu rezonansowego 
(ang. ccm – continuous current mode), z przedziałami zerowym napięciem kondensatora 
obwodu rezonansowego oraz z ciągłym napięciem kondensatora obwodu rezonansowego. 

Jeśli w pracy układu występują przedziały "0" (co ma miejsce dla falownika  
z łącznikami ZCS, przy częstotliwości przełączeń fs mniejszej niż ok. 0,5f0), wówczas 
przekształtnik staje się źródłem napięcia [16], które nie zależy od obciążenia: 

η
0

s
1o 2

f
fUU ≈      (3.24) 

gdzie: η – sprawność układu. 

W przypadku granicznym (w którym przedział „0” przestaje występować, dla  
fs ≈ 0,5f0) i pominięciu strat mocy, wartość napięcia, prądu i mocy odbiornika dla układu 
półmostkowego wynosi: 

 Uo ≈ Ud/2,    Io ≈ Ud/(2Rdc),    Po ≈ Ud
2/(4Rdc) (3.25)... (3.27) 
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Dla układu mostkowego napięcie i prąd odbiornika mają dwukrotnie większą war-
tość, a moc obciążenia czterokrotnie większą wartość w stosunku do układu półmostko-
wego.  

Wyznaczenie Uo dla innych warunków (niż fs ≤ 0,5f0) prowadzi do skomplikowa-
nych zależności mało przydatnych do obliczeń praktycznych. Napięcie na obciążeniu 
może być wyznaczone w stosunkowo prosty sposób przy użyciu metod komputerowych 
lub analizy dla podstawowej harmonicznej, co będzie przedmiotem rozdziału 3.2. 

 

3.2. Analiza zjawisk w stanie ustalonym dla podstawowej harmonicznej 
Poniżej przeprowadzono analizę dla stanu ustalonego przy założeniu dostatecznie 

dużej dobroci obwodu rezonansowego. Zastosowano metodę podstawowej harmonicz-
nej, o częstotliwości równej częstotliwości przełączania tranzystorów [16, 26, 134, 157]. 

3.2.1. Układ z odbiornikiem rezystancyjnym 
Założono, że łączniki oraz elementy obwodu rezonansowego są idealne, dobroć 

obwodu rezonansowego jest dostatecznie duża, a prąd tego obwodu jest sinusoidalny. 
Napięcie wyjściowe falownika uFal(t) ma charakter fali prostokątnej i zawiera har-

moniczną podstawową o amplitudzie podanej zależnością (3.28) dla układu półmostko-
wego oraz wzorem (3.29) dla układu mostkowego:  
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Prąd wyjściowy falownika (i cewki Lr) wyrażony jest zależnością: 
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przy czym:   
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Transmitancja napięciowa obwodu (przy pominięciu strat w elementach) [16] wynosi: 
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Energia dostarczana jest do odbiornika z mocą Po = Uo
2/Rac  i jest równa (dla ukła-

du półmostkowego) [16]: 
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W układzie pełnego mostka moc ta jest 4-krotnie większa w stosunku do mocy 
opisanych zależnościami (3.37) i (3.38). Przy częstotliwości rezonansowej fr kąt fazowy 
ϕ = 0 (3.33), natomiast przy częstotliwości fPmax występuje maksimum transmitancji 
napięciowej i mocy ((3.36) i (3.38)): 
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Po to, aby wyrażenia powyższe miały rozwiązanie rzeczywiste, wyrażenia pod 
pierwiastkami muszą być większe lub równe zeru, oraz nie może być dzielenia przez 
zero. Zatem: Qac ≠ 0 i Qac ≥ 1/2 dla zależności (3.36), Qac ≥ 1/ 2 dla zależności (3.40), 
Qac ≥ 1 dla wzoru (3.39). 

 
Rys. 3.6. Schemat zastępczy układu uwzględniający straty  

 
Należy zwrócić uwagę, że przy częstotliwości rezonansowej fr zsynchronizowana jest 

podstawowa harmoniczna prądu i napięcia wyjściowego falownika, natomiast przebiegi 
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czasowe prądu i napięcia falownika są zsynchronizowane dla innej częstotliwości – dla 
częstotliwości synchronizacji fsyn, czego nie zasygnalizowano w cytowanej literaturze. 

Jeśli uwzględnione mają być straty związane z przewodzeniem, to należy je wy-
znaczać wprowadzając szeregowo z obciążeniem dodatkową rezystancję ∆R (rys. 3.6). 
Zależności opisujące układ ulegną wówczas modyfikacji i wyniosą [16]:  
– impedancja zastępcza obwodu (rys. 3.6): 
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– kąt przesunięcia fazowego między pierwszymi harmonicznymi prądu i napięcia wyj-
ściowego falownika: 

  
( )2s

ac
0

ac
0

arctg
A Q

RA Q
Z

ω
ω

ϕ

  
−  

  =  ∆
+ 

  

 (3.42) 

– transmitancja napięciowa obwodu: 
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Częstotliwość rezonansowa (3.39) nie ulega zmianie, natomiast częstotliwość, przy 
której do obciążenia dociera energia z maksymalną mocą wynosi: 
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Wartość średnia prądu oraz mocy źródła dla układu półmostkowego są równe: 
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gdzie Um podane jest zależnością (3.28) a Z zależnością (3.41). Moc odbiornika jest 
równa:  
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co przy uwzględnieniu zależności (4.43) dla układu półmostkowego wynosi: 
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Moc pobrana ze źródła oraz moc odbiornika dla układu mostkowego są cztero-
krotnie większe niż dla układu półmostkowego przy tych samych warunkach. Uwzględ-
niając zależności (3.47) i (3.49) wyznaczyć można sprawność układu η =Po/Pd .  

Rozważania prowadzone w pracy [16] można uznać za słuszne, jeśli elementami 
wykonawczymi są tranzystory, w których nie występuje napięcie progowe  na charakte-
rystyce przewodzenia (MOSFET) (lub są one pomijalne w stosunku do napięcia zasila-
jącego), straty przełączania są dużo mniejsze od strat przewodzenia (miękkie 
przełączanie), a czasy przewodzenia diod są dużo mniejsze od czasów przewodzenia 
tranzystorów. Jeśli zastosowane są tranzystory IGBT, ich charakterystyki w stanie prze-
wodzenia [162, 167] aproksymować można za pomocą rezystancji i szeregowo dołączo-
nego źródła:  uCE = UCE(TO) + RCE(on)

.
 iC. Sprawność układu należy wówczas wyznaczyć 

postępując analogicznie, jak to opisano w punkcie 2.2.1, gdzie η = Po/Pd = Po/(Po + 
∆P∆R + ∆PTO), przy czym ∆P∆R – straty spowodowane rezystancjami pasożytniczymi, 
∆PTO – straty związane z napięciem progowym. 

3.2.2. Układ z odbiornikiem w postaci prostownika z filtrem indukcyjnym 
i rezystorem   

Dla dostatecznie dużej indukcyjności dławika filtra Lf można założyć, że prąd tego 
dławika ma stałą wartość chwilową. Nie ma znaczenia przy tym, czy filtr składa się 
tylko z dławika Lf, czy z dławika Lf i kondensatora Cf (rys. 3.7b). Dla prostownika most-
kowego włączonego równolegle do kondensatora obwodu rezonansowego, z filtrem 
indukcyjnym na wyjściu, prąd wejściowy ma kształt fali prostokątnej, a napięcie wej-
ściowe – fali sinusoidalnej. Zależności między wartościami skutecznymi prądu 
i napięcia na wejściu prostownika (dla pierwszej harmonicznej) a wartościami średnimi 
prądu i napięcia na jego wyjściu określone są wzorami (3.50) i  (3.51) [26, 80, 98, 99, 
157]. Rezystancja zastępcza Rac, widziana z zacisków wejściowych prostownika, podana 
jest zależnością (3.52). 
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Wartość skuteczna podstawowej harmonicznej π)/22)(2/( dU  napięcia pobudza-
jącego obwód rezonansowy (rys. 3.7a) odpowiada napięciu wyjściowemu falownika 
półmostkowego, zasilanego napięciem Ud. Natomiast wzory (3.50) – (3.52) dotyczą 
pełnego mostka diodowego. Dalszy sposób analizy układu przebiega zgodnie z postę-
powaniem opisanym w punkcie 3.2.1, przy zastąpieniu prostownika z filtrem indukcyj-
nym i rezystorem Rdc zastępczym rezystorem Rac. 

 

 
Rys. 3.7. Schemat zastępczy obwodu wyjściowego szeregowego falownika rezonansowego  

z rezystancyjnym odbiornikiem równoległym (a) oraz sposób wyznaczania rezystancji 
zastępczej Rac (b) 

 

3.3. Ocena wyników analizy zjawisk w szeregowych falownikach  
rezonansowych z odbiornikiem równoległym  

3.3.1. Porównanie wybranych parametrów i charakterystyk 
Na rysunkach 3.8a, b, c przedstawiono charakterystyki względnej mocy obciążenia 

uzyskane analitycznie (3.37) przy założeniu: braku strat w układzie, sinusoidalnego 
wymuszenia (jak na rys. 3.1a) i odbiornika rezystancyjnego Rac (krzywa 1). Na rysun-
kach tych przedstawiono także charakterystyki względnej mocy obciążenia, uzyskane  
w wyniku symulacji komputerowej, przy zasilaniu obwodu rezonansowego z falownika 
(jak na rys. 3.1b i 3.1c) o takiej samej wartości skutecznej podstawowej harmonicz-
nej napięcia wyjściowego: przy odbiorniku rezystancyjnym Rac (krzywa 2) oraz  
przy odbiorniku składającym się z prostownika z filtrem indukcyjnym i rezystorem Rdc 
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(krzywa 3). Rezystancję odbiornika Rdc (za prostownikiem, po stronie DC) założono tak, 
aby jej sprowadzona wartość równa była wartościom jak dla przypadków, które ilustrują 
krzywe 1 i 2. Symulację i obliczenia przeprowadzono dla danych: Ud = 300 V, Cr = 1 µF, 
Lr = 63,39 µH, Qac = 0,5, 1, 2, Rdc = (1/1,234)Rac, Lf = 20 mH, PB = Ud

2/Z0 = 121,3 kW. 
Kondensator Cf podczas symulacji pominięto. W rozpatrywanym przedziale częstotli-
wości (0,5 < fs/f0 < 2) prąd obwodu rezonansowego był ciągły. Przebieg napięcia na 
wejściu prostownika (na kondensatorze Cr) był impulsowy (przedziałami równy zeru) 
albo ciągły, w zależności od częstotliwości przełączania oraz dobroci Qdc = Rdc/Z0. 

Na rysunku 3.8.d przedstawiono przebieg ilorazu wartości skutecznej (pierw-
szej harmonicznej) napięcia i prądu na wejściu prostownika, odniesionego do wartości 
rezystancji na wyjściu prostownika. Iloraz ten wyraża względną, sprowadzoną do obwo-
du AC, wartość rezystancji Rdc.  

 

   

    
Rys. 3.8. Charakterystyki względnej mocy i względnej rezystancji w funkcji częstotliwości prze-

łączania tranzystorów:  a), b), c) względna moc obciążenia wyznaczona: 1– analitycznie 
dla wymuszenia napięciowego, sinusoidalnego i odbiornika rezystancyjnego, 2 – symu-
lacyjnie przy wymuszeniu napięciowym, prostokątnym i odbiorniku rezystancyjnym,  
3 – symulacyjnie przy wymuszeniu napięciowym, prostokątnym i odbiorniku składają-
cym się z prostownika z filtrem indukcyjnym i rezystorem, d) względna, sprowadzona 
do obwodu AC, wartość rezystancji  Rdc   
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Z przebiegów charakterystyk przedstawionych na rysunku 3.8 wynikają poniższe 
wnioski: 
• dla częstotliwości z zakresu 0,5 < fs/f0 < 2 i dobroci Qac = 0,5, 1, 2, charakterystyki 

względnej mocy (dla struktur z rys. 3.1a, b, c) mają zbliżone kształty, przy czym 
krzywe te są bardzo podobne dla częstotliwości z zakresu 1 < fs/f0 < 2. Różnice mię-
dzy poszczególnymi krzywymi nie przekraczają kilku procent w stosunku do warto-
ści maksymalnej dowolnej z krzywych; 

• dla zakresu częstotliwości 0,5 < fs/f0 < 1 krzywe 3 przebiegają powyżej krzywych 1  
i 2. Jednocześnie zaobserwować można impulsowy (przedziałami równy zeru) cha-
rakter przebiegów wartości chwilowych napięcia uCr (jak na rys. 3.4b). Występują 
znaczne różnice między krzywymi 1 i 2 a krzywą 3. Przy dobroci Qac = 0,5  oraz 1 
różnice te osiągają wartości ok. 70% i 40%. Przy dobroci Qac = 2 różnice te maleją 
do ok. 10%; 

• iloraz wartości skutecznej napięcia i prądu na wejściu prostownika odniesiony do 
wartości rezystancji na jego wyjściu, przy założeniu idealnych właściwości filtrują-
cych szeregowego obwodu rezonansowego powinien wynosić 1,23. Różnice między 
wartością 1,23 a wartościami wyznaczonymi symulacyjnie wynoszą:  
– ok.    3%;    1%;  1%  dla dobroci Qac = 0,5; 1; 2 i częstotliwości  fs / f0  = 2, 
– ok.  12%;    4%;  1%  dla dobroci Qac = 0,5; 1; 2 i częstotliwości  fs / f0  = 1, 
– ok.  17%;  10%;  7%  dla dobroci Qac = 0,5; 1; 2 i częstotliwości  fs / f0  = 0,5. 

• błedy spowodowane sprowadzeniem do obwodu AC wartości rezystancji Rdc maleją 
ze wzrostem dobroci. 

3.3.2. Częstotliwości charakterystyczne falowników z odbiornikiem  
równoległym  

Na rysunkach 3.9a, b przedstawiono przebiegi funkcji będących częstotliwościami 
charakterystycznymi dla układów z rysunków 3.1a, b, c. 

Wartości częstotliwości f0,  fr, fPmax wyznaczono ze wzoru: f0  = 1/(2π(LrCr)0,5) oraz 
z zależności (3.39) i (3.40). Wartości częstotliwości synchronizacji oraz częstotliwości 
odpowiadającej mocy maksymalnej dla układów z falownikiem wyznaczono symulacyj-
nie. Przebiegi funkcji przedstawionych na rysunkach 3.9a, b pozwalają na sformu-
łowanie wniosków dotyczączch wartości częstotliwości charakterystycznych dla 
poszczególnych struktur. Wartości częstotliwości charakterystycznych dla układów  
z równolegle włączonym odbiornikiem zestawiono w tabeli 3.2. 

Należy zwrócić uwagę na fakt, że granica między pracą tranzystorów jako łączni-
ków ZVS lub ZCS przy zasilaniu z falownika nie pokrywa się ani z częstotliwością 
drgań własnych  fwł = (ω0

2 – α2)0,5/2π,  ani z częstotliwością rezonansową fr. 
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Rys. 3.9.  Przebiegi funkcji będących częstotliwościami charakterystycznymi dla układów z szere-

gowym obwodem rezonansowym i odbiornikiem równoległym: a) dla odbiornika rezy-
stancyjnego, b) dla odbiornika składającego się z prostownika z filtrem indukcyjnym  
i rezystorem, f0 – częstotliwość rezonansowa nietłumionego dwójnika LC,  fr – często-
tliwość rezonansowa równoległego obwodu  RLC,  fwł – częstotliwość drgań własnych 
obwodu  RLC,  fsyn – częstotliwość synchronizacji napięcia i prądu zasilającego obwód 
rezonansowy (granica ZCS – ZVS), fPmax – częstotliwość, przy której do obciążenia  
dociera energia z maksymalną mocą 
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Tabela 3.2. Wartości częstotliwości charakterystycznych dla układów z równolegle włączonym 
odbiornikiem 

Typ układu Częstotliwość 
synchronizacji

Częstotliwość fPmax,  
przy której  

do obciążenia dociera 
maksymalna moc 

Możliwość pracy 
łączników jako   

ZVS ZCS 

 

fsyn=  fr  2
ac

0max 2
11
Q

ffP −=  fs >  fr  fs <  fr  

 

fsyn< fr<fwł 2
ac

0max 2
11
Q

ffP −≈ fs > fsyn fs <  fsyn 

 

fsyn< fr<fwł 2
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0max 2
11
Q

ffP −< fs >  fsyn fs <  fsyn 
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4. METODY OGRANICZENIA USTĘPLIWOŚCI 
CHARAKTERYSTYK WYJŚCIOWYCH REZONANSOWYCH 
FALOWNIKÓW SZEREGOWYCH 

Układy przekształtnikowe z łącznikami miękko przełączającymi, z obwodami re-
zonansowymi, mają charakterystyki zewnętrzne na ogół mało sztywne [16, 26, 73].  
W rozdziale tym przedstawiono topologie falowników napięcia z obwodami rezonanso-
wymi (zwanymi obwodami pośredniczącymi AC), które umożliwiają realizację układów 
o charakterystykach wyjściowych o małej ustępliwości.  Układy te wykazują cechy źró-
dła prądu lub źródła napięcia.  

Motywacją do prowadzonych poniżej rozważań były badania eksperymentalne 
różnych obwodów głównych szeregowych falowników rezonansowych stosowanych do 
powierzchniowej obróbki tworzyw sztucznych, a wybrane wyniki analizy oraz badań 
opublikowane zostały przez autora w pracach [38, 100, 102, 114, 116, 118]. 

Obwody pośredniczące AC zastosowane w tych falownikach powinny charaktery-
zować się następującymi cechami:  
– umożliwiać przekształcenie źródła napięcia w źródło prądu lub źródła prądu w źró-

dło napięcia, mieć właściwości filtra dolnoprzepustowego, 
– minimalizować prąd wyjściowy falownika (prąd wejściowy obwodu pośredniczące-

go AC) dla danego obciążenia. 

Poniżej onówiono układy zbudowane z czwórników [7] kątowych typu  , typu   
oraz czwórnika typu T (rys.4.1), przy czym niedopuszczalne jest włączenie pojemności 
(rys. 4.1b) do zacisków wyjściowych falownika napięcia. 

 

 
Rys. 4.1.  Czwórniki wykorzystane do syntezy falowników rezonansowych o małej ustępliwości charak-

terystyk wyjściowych: a) czwórnik typu , b) czwórnik typu , c) , d) czwórniki typu T 
 

Wspólną cechą wyżej wymienionych układów jest skuteczne filtrowanie wyższych 
harmonicznych, dlatego zastosowano metodę analizy zjawisk w stanie ustalonym dla 
podstawowej harmonicznej oraz zapis macierzowy. 
 

4.1. Podstawy teoretyczne 

4.1.1. Falownik rezonansowy z obwodem pośredniczącym w postaci 
czwórnika kątowego 

W falownikach rezonansowych często stosowany jest obwód  pośredniczący na-
pięcia przemiennego między falownikiem a odbiornikiem. Obwód taki (rozpatrywany 
dalej jako czwórnik, rys. 4.2a) przy zasilaniu ze źródła napięcia sinusoidalnego o często-
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tliwości f0 = 1/(2π(LrCr)1/2) może być stosowany do podtrzymania wartości prądu, nieza-
leżnie od zmiany parametrów odbiornika. Jeśli obwód ten zasilany jest z falownika 
napięcia, wówczas do analizy należy przyjąć jedynie pierwszą harmoniczną napięcia 
wyjściowego tego falownika (U1m = 2Ud/π  dla układu półmostkowego lub U1m = 4Ud/π  
dla układu mostkowego, przy prostokątnym, niemodulowanym napięciu wyjściowym). 
Praca obwodu pośredniczącego o właściwościach źródła prądu [16, 100, 102, 114, 116] 
możliwa jest przy równości parametru łańcuchowego czwórnika A11= 0  (4.1). 

 

  
Rys. 4.2. Falownik rezonansowy z obwodem pośredniczącym AC w postaci czwórnika kątowego: 

a) obwód silnoprądowy, b) schemat zastępczy 
 
Rozpatrzono schemat zastępczy falownika rezonansowego dla podstawowej har-

monicznej (U1 = 2 Ud/π, rys. 4.2b), przyjmując dławik i kondensator o dużej dobroci 
(RL = 0, RC = 0). Stosując metodę liczb zespolonych równania łańcuchowe opisujące 
obwód  pośredniczący AC falownika, jako czwórnik, mają (dla A11 = 0) postać:  
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Określając prąd wyjściowy zgodnie z zależnością:  

 
r0

1
2 j L

U
I

ω
=  (4.2) 

można wnioskować, że prąd ten jest proporcjonalny do napięcia wejściowego.  
Czwórnik pośredniczący przy częstotliwości f0 i wysokiej dobroci elementów po-

zwala rozwiązać zadanie przekształcenia źródła napięcia o stałej wartości napięcia  
w źródło prądu o stałej wartości prądu.  

Analizując wykres wskazowy przedstawiony na rysunku 4.3 można zauważyć, że wek-
tor prądu wyjściowego I2 opóźnia się względem napięcia wejściowego  U1 o  kąt 900.  

 

 
Rys. 4.3. Wykres wskazowy napięć i prądów w obwodzie pośredniczącym AC 
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Ważną cechą takiego czwórnika jest to, że w sposób naturalny odporny jest na stan 
zwarcia na wyjściu. Wartość prądu wyjściowego czwórnika ograniczona jest w tym 
przypadku indukcyjnością dławika. Jednak przy wyłączonym odbiorniku, co odpowiada 
stanowi jałowemu, wartość napięcia wyjściowego (oraz prądu wejściowego) czwórnika 
dąży do nieskończoności.  

4.1.2. Falownik rezonansowy z obwodem pośredniczącym w postaci 
czwórnika typu T 

Schemat falownika z obwodem pośredniczącym typu T przedstawiono na rysunku 
4.4a. Stosowanie w falownikach rezonansowych cewek sprzężonych jest celowe. Po-
zwala ono na zmniejszenie masy i gabarytów obwodu dzięki dodatnim sprzężeniom 
magnetycznym. Na rysunku 4.4b przedstawiono natomiast schemat zastępczy układu dla 
podstawowej harmonicznej, bez sprzężeń magnetycznych. Na rysunku 4.4c przedsta-
wiono schemat zastępczy (z rys. 4.4b) przy założeniu współczynnika sprzężenia magne-
tycznego k równego 1 (co oznacza Lr/2 = M). 

 

 

 

 
Rys. 4.4. Falownik rezonansowy z obwodem pośredniczącym typu T: a) schemat ideowy,  

b) schemat zastępczy dla podstawowej harmonicznej, bez sprzężeń magnetycznych,  
c) schemat zastępczy przy założeniu współczynnika sprzężenia magnetycznego k równego 1 

 
Przyjmując, że elementy czwórnika charakteryzują się wysokimi dobrociami (RL = 0, 

RC = 0) oraz ω0Lr/2 = 1/2ω0Cr, k = 1, równanie łańcuchowe [7], opisujące schemat za-
stępczy falownika, ma postać [38, 100, 102, 116]: 
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Jeśli w obwodzie obowiązuje równość parametru łańcuchowego A11 = 0 (4.3), to 
dla podstawowej harmonicznej spełnione są warunki przekształcenia źródła napięcia  
o stałej wartości w źródło prądu o stałej wartości. Wartość prądu wyjściowego opisuje 
wzór (4.2).  

Przy zerowym obciążeniu (stan zwarcia na wyjściu) prąd na wejściu czwórnika  
jest równy zeru, ponieważ czwórnik typu T przekształca się w szeregowe połączenie 
indukcyjności Lr z równoległym obwodem rezonansowym Lr Cr. W stanie jałowym ob-
wód przekształca się w szeregowy obwód rezonansowy, wskutek czego prąd na wejściu 
(oraz napięcie na wyjściu) wzrasta teoretycznie do nieskończoności. W konsekwencji 
dla falownika rezonansowego z obwodem pośredniczącym w postaci czwórnika typu T 
stan zwarcia obciążenia jest stanem normalnym, a stan jałowy – awaryjnym. 

Ponieważ parametr łańcuchowy A22 = 0, to dla podstawowej harmonicznej spełnio-
ne są warunki przekształcenia źródła prądu o stałej wartości w źródło napięcia o stałej 
wartości (4.4). Zjawisko to będzie wykorzystane do budowy falowników rezonansowych 
o charakterystykach wyjściowych U2 = f(I2) o małej ustępliwości. W falownikach tych 
występują kaskadowo połączone obwody rezonansowe, z których pierwszy, zgodnie 
z zależnością (4.2), jest źródłem prądu, a drugi – zgodnie ze wzorem (4.4) – jest źró-
dłem napięcia:   
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0 rj
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U
C

=
ω

                       (4.4) 

4.1.3. Falownik rezonansowy z obwodem pośredniczącym w postaci  
kaskadowego połączenia czwórników  

Interesujące własności mają falowniki rezonansowe z obwodami pośredniczącymi 
AC składającymi się z  kaskadowo połączonych czwórników opisanych powyżej.  

Pierwszy z czwórników przekształca źródło napięcia, którym jest falownik napię-
cia, w źródło prądu. Czwórnik ten to czwórnik typu  przedstawiony na rysunku 4.1a, 
albo typu T (rys. 4.1c lub 4.1d). Bezpośrednio przy odbiorniku powinien znajdować się 
czwórnik przekształcający źródło prądu (którym jest falownik napięciowy wraz z pierw-
szym czwórnikiem) w źródło napięcia. Czwórnik ten to czwórnik typu  (rys. 4.1b) albo 
typu T (rys.  4.1c lub 4.1d). Czwórnik typu  dla pulsacji ω0 opisany jest zależnością: 
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Z powyższej zależności wynika, że napięcie wyjściowe tego czwórnika jest pro-
porcjonalne do prądu wejściowego, zgodnie z równaniem (4.4).  

Rozpatrzmy warunki zasilania odbiornika przy dużych odległościach od falownika. 
Pomiędzy czwórnikami przekształcającymi źródło napięcia w źródło prądu i odwrotnie 
może znajdować się linia zasilająca (rys. 4.5). Jeśli pominie się pojemność i upływność 
linii, to linia ta może być przedstawiona na schemacie zastępczym (dla przypadku ni-
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skiej częstotliwości napięcia) w postaci rezystancji RL lub rezystancji i reaktancji induk-
cyjnej (impedancji ZL ). Przy takim założeniu linia ta jest opisana  zależnością: 

1 2 2L L 0 L

1 2 2

1 1 j
0 1 0 1

U U UZ R L
I I I

+ ω
= × = ×     (4.6) 

Przykładowe schematy falowników z takimi obwodami pośredniczącymi i linią za-
silającą przedstawione są na rysunku 4.5 [100, 102].  

 

 

 
Rys. 4.5. Falowniki rezonansowe z połączeniem kaskadowym czwórników indukcyjno-pojem-

nościowych: a)  , b)  T, c) T , d)  T T 
 
Przekładnia napięciowa przedstawionych układów dla pulsacji ω0  równa jest jed-

ności. Pozwala to teoretycznie utrzymać stałą wartość napięcia na odbiorniku niezależ-
nie od jego parametrów.   

Schemat zastępczy falownika przedstawiony na rysunku 4.5a, jest opisany równa-
niem łańcuchowym (4.7), schematy z rysunków 4.5b i 4.5c – równaniem (4.8). Nato-
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miast równanie (4.9) opisuje schemat z rysunku 4.5d. Równania te wyprowadzono dla 
pulsacji ω0 i omówionych powyżej założeń. 

1 L 2 20 0 r
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Parametr łańcuchowy A12 w równaniach (4.7), (4.8) i (4.9) równy jest zeru. Ozna-
cza to niezależność napięcia wyjściowego od prądu wyjściowego oraz od wartości im-
pedancji ZL linii zasilania. W obwodach takich nie występuje spadek napięcia 
wyjściowego zależny od długości linii zasilającej (przy założeniu, że pojemność 
i rezystancja między żyłami linii jest pomijalna). Spowodowane jest to tym, że wartość 
prądu płynącego przez linię stabilizowana jest parametrycznie i jest wprost proporcjo-
nalna do wartości napięcia wejściowego (dla podstawowej harmonicznej, (4.2)).  

Zgodnie ze wzorami (4.7)–(4.9) falownik rezonansowy z obwodem pośredniczą-
cym w postaci kaskadowego połączenia czwórników indukcyjno-pojemnościowych  
(rys. 4.5) zachowuje się jak źródło napięcia. Stan jałowy może występować w normalnej 
pracy układu, natomiast stan zwarcia jest stanem awaryjnym.  

Obwód pośredniczący może skutecznie służyć do filtracji wyższych harmonicz-
nych napięcia wyjściowego falownika przy jednoczesnym zachowaniu przekładni napię-
ciowej równej jedności. Interesująca jest macierz równania (4.9) dla ZL = 0. W tym 
przypadku występuje równość wartości pierwszej harmonicznej napięcia wyjściowego 
i wejściowego oraz prądu wejściowego i wyjściowego. 

 

4.2. Napięcia i prądy elementów falownika 
Dla układów z parametryczną stabilizacją prądu lub napięcia falownik powinien 

pracować z częstotliwością rezonansową obwodu pośredniczącego AC (częstotliwością 
odpowiadającą rezonansowi przy rozwartym lub zwartym odbiorniku). Częstotliwość 
pracy falownika wyznaczyć można z warunku A11 = 0 dla układu przekształcającego 
źródło napięcia w źródło prądu (stabilizującego prąd) lub z warunku A22 = 0 dla układu 
przekształcającego źródło prądu w źródło napięcia (zależności (4.1),  (4.3), (4.5)).  

W układach falowników opisywanych w niniejszym rozdziale maksymalne napię-
cie na elementach półprzewodnikowych (przy pominięciu przepięć komutacyjnych) 
równe jest Ud. Prądy elementów półprzewodnikowych wyznaczyć można w przybliżony 
i prosty sposób z równań (4.1), (4.3), (4.7)–(4.9), w zależności od struktury układu. 
Przedstawione poniżej przybliżone równania będą tym bardziej dokładne, im bardziej 
kształt prądu wyjściowego falownika zbliżony będzie do sinusoidy (rys. 4.11, 4.12).  

Dla falownika z obwodem pośredniczącym AC w postaci czwórnika kątowego  
(rys. 4.2) i pracy przy warunku A11= 0, prąd wyjściowy falownika, zgodnie z równaniem 
(4.1), wynosi: 
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Dla falownika z obwodem pośredniczącym AC w postaci czwórnika typu T (rys. 
4.4) i pracy przy warunku A11 = A22 = 0 prąd wyjściowy falownika, zgodnie z równa-
niem (4.3), opisany jest wzorem: 
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Z
ZUUCI ⋅=== 12

0
12r01 j oω  (4.11)    
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0Z

ZA o=      

Dla falowników z obwodem pośredniczącym AC w postaci kaskadowo połączo-
nych czwórników (rys. 4.5) oraz pracy przy warunkach opisanych w punkcie 4.1.3 prąd 
wyjściowy falownika wyznaczyć można z równań (4.7)–(4.9). Przykładowo, dla połą-
czenia czwórnika typu kątowego i typu T, zgodnie z równaniem (4.8), prąd ten opisa-
ny jest zależnością: 
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W przypadku układu z rysunku z 4.5d i pomijalnej impedancji linii zasilającej  
(ZL = 0) spełniona jest zależność I1 = –I2. Układ taki skutecznie filtruje wyższe harmo-
niczne, charakterystyki U2 = f(I2) są sztywne (U1 = –U2), a wartość podstawowej harmo-
nicznej natężenia prądu wyjściowego falownika równa jest wartości natężenia prądu 
odbiornika. Dla tego układu spełniona jest zależność: 

 AUII ⋅=−= 121   (4.13)    

gdzie: 
o

1
Z

A =       

Dla falownika mostkowego, przy uwzględnieniu tylko podstawowej harmonicznej 
napięcia wyjściowego, otrzymano zależności opisujące amplitudę I1max oraz wartość 
skuteczną I1sk  i średnią (z wartości bezwzględnej) I1sr prądu wyjściowego falownika: 

 1max d
4I U A=
π

 (4.14)     

 1sk d
2 2
π

I U A=  (4.15) 

 1sr d2
8
π

I U A=          (4.16) 

W przypadku falownika półmostkowego w zależnościach (4.14)...(4.16) zamiast Ud na-
leży podstawić Ud/2. Amplituda ITDmax, wartość skuteczna ITDsk  oraz średnia ITDsr prądu łącz-
nika tranzystorowo-diodowego (przy uwzględnieniu tylko 1-szej harmonicznej) wynosi: 
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 TDmax 1maxI I=        (4.17)  

 TDsk 1sk / 2I I=  (4.18) 

 TDsr 1sr / 2I I=   (4.19) 

4.2.1. Minimalizacja prądu wyjściowego falownika dla układu  
stabilizującego prąd odbiornika 

W podrozdziale przeprowadzono analizę układu przedstawionego na rysunku 4.6. 
Założono, że odbiornik składa się z szeregowo połączonych elementów ROdb, LOdb, COdb, 
napięcie zasilające falownik nie zmienia wartości oraz częstotliwość pracy falownika 
jest stała. Przez odbiornik ten ma płynąć prąd o stałej wartości, stabilizowanej parame-
trycznie. Należy dobrać takie wartości dodatkowych elementów LDod, CDod, aby prąd 
wyjściowy falownika miał najmniejszą wartość (skuteczną). 

 

 
Rys. 4.6. Schemat układu wykorzystany przy minimalizacji prądu wyjściowego falownika i stabi-

lizacji prądu odbiornika 
 

Ze wzoru (4.10) wynika, że prąd wyjściowy falownika (prąd wejściowy czwórnika 
 ) będzie najmniejszy, gdy funkcja |A| = |(Zo/Z0 – j)/Z0 | osiągnie minimum (gdzie Zo 
jest impedancją obwodu za czwórnikiem  ).  

Dla zadanej, stałej wartości: prądu odbiornika, napięcia zasilania oraz częstotliwo-
ści pracy falownika indukcyjność Lr cewki obwodu rezonansowego wyznaczamy  
z zależności (4.2), pojemność Cr z zależności fs = f0 = 1/(2π(LrCr)1/2) a impedancję falo-
wą z zależności Z0 = (Lr/Cr)1/2. Wartości Lr , Cr oraz Z0 należy więc przyjąć jako stałe.    

Rozwiązanie problemu minimalizacji modułu funkcji A ze wzoru (4.10) sprowadza 
się więc do wprowadzenia elementów dodatkowych (LDod lub CDod) szeregowo z odbior-
nikiem i znalezienia minimum z czynnika:  
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gdzie: Lo = LOdb + LDod ,  Co = (COdb CDod)(COdb + CDod) .    
Funkcja |A| osiąga minimum dla 0)/1( 0o0o0 =−− ZCL ωω . Stąd: 

Dod 0 Dod 0 Odb 0 0 Odb
0 Dod 0 Odb

1 1X L Z X Z L
C C

ω ω
ω ω

 
= − = − = − − 

 
    (4.21) 



71 

W zależności od tego, czy prawa strona równania (4.21) jest większa lub mniejsza 
od zera dołączamy albo element LDod, albo CDod . Równoczesne dołączenie obu elemen-
tów jest ekonomicznie nieuzasadnione. 
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Gdy prawa strona równana równania (4.21) jest równa zeru, nie dołączamy żadne-
go elementu dodatkowego. Reaktancja odbiornika ma wówczas charakter indukcyjny  
i równa jest impedancji falowej obwodu rezonansowego: LOdb = Lr. Jest to przypadek 
identyczny z sytuacją, gdy do wyjścia czwórnika typu T, opisanego w podrozdziale 
4.1.2, dołączony jest odbiornik czysto rezystancyjny. 

Powyższe rozważania analityczne prowadzone były przy założeniu, że układ jest 
zasilany ze źródła o sinusoidalnym kształcie napięcia. Przykład symulacyjny potwierdził 
słuszność tych rozważań przy zasilaniu z falownika o prostokątnym napięciu wyjścio-
wym, gdyż pośredniczący obwód  LrCr ma silne właściwości filtrujące.  Na rysunku 4.7 
przedstawiono wartość skuteczną prądu wyjściowego falownika (prądu wejściowego 
czwórnika LrCr) w zależności od wartości LDod dla przykładowych danych: 
Lr = 0,604 mH, Cr = 82 nF, fs = f0 = 22,61 kHz, ROdb  = Z0 = 85,8 Ω. Wyniki zamieszczo-
ne na rysunku potwierdzają poprawność powyższych rozważań. W tym przypadku, dla  
LDod = Lr, prąd falownika był najmniejszy. Wyniki te uzyskano za pomocą symulacji 
komputerowej z wykorzystaniem programu TCAD. Bardziej szczegółowo wyniki symu-
lacji dla różnych odbiorników przedstawiono w podrozdziale 4.3.  

 

 
Rys. 4.7. Wpływ wartości indukcyjności dodatkowej LDod na prąd falownika oraz odbiornika 

(wyniki symulacji): a) przebiegi wybranych prądów i napięć, b) wartości względne prą-
du falownika oraz prądu odbiornika;  1 – napięcie wyjściowe falownika, 2 – prąd wyj-
ściowy falownika, 3, 4 – prąd i napięcie odbiornika, π/22 dB UU =  (dla falownika 

mostkowego), 0BB / ZUI =    
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4.2.2. Minimalizacja prądu wyjściowego falownika dla układu  
stabilizującego napięcie odbiornika 

Zakładamy, że napięcie wejściowe falownika oraz częstotliwość przełączeń fs = f0 
pozostaje stała. Z równania (4.13) wynika interesująca własność układu złożonego z 
dwóch kaskadowo połączonych czwórników typu T przy impedancji ZL = 0 (rys. 4.5d): 
I1 = –I2  oraz U2 = –U1. Problem minimalizacji wartości prądu wyjściowego falownika 
(prądu wejściowego I1 czwórników) można zatem sprowadzić do minimalizacji wartości 
prądu I2 przy założonych parametrach odbiornika.   

Na rysunku 4.8 przedstawiono odbiornik z dodatkowo dołączonym dławikiem LDod 
lub kondensatorem CDod o reaktancji XDod równej odpowiednio  jω0LDod  lub 1/(jω0CDod).   

 

 
Rys. 4.8.  Odbiornik z dodatkowo dołączonym dławikiem LDod lub kondensatorem CDod o reaktan-

cji XDod  
 
Prąd I2 będzie miał najmniejszą wartość, gdy prądy reaktancji odbiornika 

i reaktancji dodatkowej się skompensują. Oznacza to, że: 

  IDod + ILodb + ICodb = 0   (4.23) 

 0
)j/(1

1
j

11

Odb0Odb0Dod
=++

CLX ωω
   (4.24) 

Z zależności (4.24) wyznaczyć można wartość impedancji XDod: 

 
1

j
OdbOdb

2
0

Odb0
Dod −

=
CL
LX

ω
ω  (4.25) 

Reaktancja XDod może mieć charakter indukcyjny lub pojemnościowy: 
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2
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CL

ωω
ω

ω   (4.26) 

Dla 1OdbOdb
2
0 −CLω  = 0 nie wprowadza się dodatkowych elementów.  

Odbiornik przedstawiony na rysunku 4.8 składa się z równolegle połączonych ele-
mentów ROdb, LOdb, COdb. W przypadku połączenia szeregowego należy dokonać prze-
kształcenia obwodu szeregowego na równoległy, a następnie wyznaczyć reaktancję 
kompensującą XDod zgodnie z zależnościami (4.25), (4.26).  
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Rys. 4.9.  Schemat układu wykorzystany przy minimalizacji prądu wyjściowego falownika i stabi-

lizacji napięcia obciążenia 
 

 
Rys. 4.10. Wpływ wartości indukcyjności LL na prąd falownika oraz odbiornika (wyniki symula-

cji): a) przebiegi wybranych prądów i napięć, b) wartości względne prądu falownika 
oraz prądu i napięcia odbiornika;  1 – napięcie wyjściowe falownika, 2 – prąd wyj-
ściowy falownika, 3, 4 – napięcie i prąd odbiornika, π/22 dB UU =  (dla falownika 

mostkowego), 0BB / ZUI =  
 
Powyższe rozważania analityczne prowadzone były przy założeniu, że układ zasi-

lany jest ze źródła o sinusoidalnym kształcie przebiegu napięcia. Przykład symulacyjny 
potwierdził słuszność tych rozważań, także przy zasilaniu z falownika o prostokątnym 
kształcie przebiegu napięcia wyjściowego, gdyż pośredniczący obwód złożony 
z kaskadowo połączonych czwórników z cewkami i kondensatorami (LrCr) ma silne 
właściwości filtrujące.  
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 Na rysunku 4.9 przedstawiono schemat symulowanego układu, w którym użyto 
dwóch kaskadowo połączonych czwórników:  oraz  . Pomiędzy tymi czwórnikami 
znajduje się  impedancja ZL = jωLL . Wyniki symulacji potwierdzają, że dla LL = 2Lr (co 
odpowiada połączeniu kaskadowemu dwóch czwórników T z elementami LrCrLr) prąd 
wyjściowy falownika jest najmniejszy dla danego (skompensowanego) odbiornika.  

Wykres wartości skutecznej prądu wyjściowego falownika (prądu wejściowego I1 
pierwszego czwórnika) w zależności od wartości LL . przedstawiono na rysunku 4.10. 
Symulację przeprowadzono dla przykładowych danych: Lr = 0,604 mH, Cr = 82 nF, 
fs =  f0 = 22,61 kHz, ROdb = Z0  = 85,8 Ω, LL = 0,5 – 4Lr . Wyniki zamieszczone na rysun-
ku potwierdzają poprawność powyższych rozważań. W tym przypadku, dla  LL = 2Lr 
prąd falownika był najmniejszy.  

 

4.3. Badania symulacyjne  
Właściwości rzeczywistego falownika z obwodem pośredniczącym AC tym bliższe 

są właściwościom rozważanych powyżej wyidealizowanych układów, im większa jest 
dobroć dławików Q = ωsLr/RLr. Na rysunku 4.11 przedstawiono wyniki badań symula-
cyjnych falownika rezonansowego, zrealizowanego przy użyciu czwórnika kątowego  
(rys. 4.11a) oraz czwórnika typu T (rys. 4.11b) przy dobroci dławików Q = 15.  

Przebiegi te otrzymano przy następujących parametrach obwodu: napięcie stałe za-
silające falownik - 500V, parametry czwórnika: Lr = 604µH, Cr = 82nF. Parametry od-
biornika o charakterze pojemnościowym były takie same, jak w zastępczym obciążeniu 
prototypu falownika opisanego w artykule [119]  (pojemność szeregowa C1 = 150 nF, 
pojemność równoległa C2 = 12 nF,  rezystancja obciążenia równoległa 100 Ω). Często-
tliwość przełączeń wynosiła 22,6 kHz. 

Falowniki z obwodem pośredniczącym w postaci czwórnika kątowego, jak i typu T  
mają dobre właściwości filtrujące, kształtujące sinusoidalne napięcia i prądy w odbior-
niku (rys. 4.11). Parametr THD dla napięcia wyjściowego falownika wynosił 48,35%, 
natomiast dla napięcia odbiornika był równy około 2,56% w przypadku czwórniku  
oraz 1,72% dla czwórniku T. Kształtowanie napięć wyjściowych o tej samej wartości 
dla obu topologii układu jest rezultatem przepływu prądu stabilizowanego parametrycz-
nie przez odbiornik. Zwiększenie wartości napięcia odbiornika w stosunku do napięcia 
wejściowego jest wynikiem mnożenia wartości prądu stabilizowanego parametrycznie 
przez impedancję odbiornika. Charakterystycznym jest zmniejszenie prądu wyjściowego 
falownika (prądu wejściowego czwórnika) dla czwórnika typu T, w stosunku do prądu 
dla czwórnika typu . Dla przypadków zilustrowanych na rysunku 4.11 tranzystory 
falownika pracować mogą jako łączniki typu ZVS. 

Na rysunku 4.12 pokazano przebiegi prądu i napięcia odbiornika ilustrujące stabi-
lizujące własności układu w przypadku skokowo zmiennego obciążenia rezystancyjne-
go.  
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Rys. 4.11. Przebiegi prądów i napięć w układach falowników: a) dla układu z rysunku 4.2 – 

czwórnik typu , b) dla układu z rysunku 4.4 – czwórnik typu T;  1 – napięcie wyj-
ściowe falownika, 2 – prąd wyjściowy falownika, 3 – napięcie odbiornika, 4 – prąd 
odbiornika 

 

 
Rys. 4.12.  Wyniki symulacji pracy falownika z czwórnikiem typu  w przypadku odbiornika  

o skokowo zmiennej wartości rezystancji 
 



76 

Napięcie na odbiorniku zmienia się w szerokich granicach, podczas gdy wartość 
prądu odbiornika pozostaje prawie niezmienna. Kształt przebiegu prądu falownika zbli-
ża się do kształtu sinusoidalnego wraz ze wzrostem impedancji (rezystancji) obciążenia 
w stosunku do impedancji falowej obwodu pośredniczącego AC. Dla odbiornika 
R = 1000 Ω (R/Z0  = 1000/85,8 ≈ 12) prąd falownika ma kształt sinusoidalny, a przesu-
nięcie między falą napięcia a falą prądu jest niewielkie. 

 Na rysunku 4.13 przedstawiono przebiegi wybranych prądów i napięć  dla falow-
nika zbudowanego przy użyciu kaskadowego połączenia czwórników. Rysunki 
4.13a, b, c dotyczą dwóch połączonych czwórników typu T. Rysunek 4.13d dotyczy 
czwórnika  połączonego z czwórnikiem . Pomiędzy czwórnikami znajduje się linia 
zasilająca. Impedancję tej linii przyjęto równą zeru (rys. 4.13a, b i d) lub różną od zera 
ZL = RL = 10 Ω (rys. 4.13c). Odbiornik dla przypadku z rysunku 4.13a jest rezystancyj-
no-pojemnościowy i taki sam jak dla przypadków ilustrowanych na rysunku 4.11. Dla 
przypadków z rysunków 4.13b, c i d odbiornik jest rezystorem o rezystancji 100 Ω.  

Dla każdego z przedstawionych na rysunku 4.13 przypadków zauważyć można 
bardzo dobre własności filtrujące – prąd i napięcie wyjściowe mają kształt sinusoidalny. 
Wartości napięć wyjściowych są niezależne od impedancji odbiornika i rezystancji linii 
zasilającej. Wartości te są wprost proporcjonalne do amplitudy podstawowej harmo-
nicznej napięcia na wyjściu falownika. Falownik o danej topologii obwodu pośredniczą-
cego zachowuje się jak źródło napięcia. Napięcie wyjściowe jest w przeciwfazie  
w stosunku do (pierwszej harmonicznej) napięcia wejściowego. Dla przypadku połącze-
nia T-T i impedancji linii zasilającej równej zeru (rys. 4.13a i b) prądy wejściowy  
i wyjściowy czwórnika mają zbliżone kształty, lecz są w przeciwfazie. Natomiast war-
tość prądu wejściowego zwiększa się w stosunku do wyjściowego przy niezerowej im-
pedancji linii (rys. 4.13c). Wynika to bezpośrednioz zależności (4.9). Połączenie 
czwórników T-T gwarantuje najmniejszy prąd wejściowy przy danym obciążeniu. Fakt 
ten potwierdza obserwacja przebiegów, jak również równania (4.7)–(4.9). Na rysunku 
4.13d widać, że prąd wejściowy jest znacznie większy niż prąd przedstawiony na rysun-
kach 4.13b i c. Dla przypadku z rysunku 4.13a tranzystory falownika pracować mogą 
jako łączniki ZCS, natomiast dla pozostałych jako łączniki ZVS. 
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Rysunek 4.14 przedstawia przebiegi prądów i napięć na wyjściu falownika oraz na 
odbiorniku podczas skokowych zmian obciążenia [100, 102].   

 

 
Rys. 4.14.  Przebiegi prądów i napięć podczas skokowych zmian obciążenia dla różnych struktur 

obwodu pośredniczącego AC – wyznaczone podczas symulacji komputerowej: a) dla 
struktury , b) dla struktury T, c) dla struktury - , d) dla struktury T-T; uFal = u1 – 
napięcie wyjściowe falownika,  iFal = i1 – prąd wyjściowy falownika, u2 – napięcie na 
odbiorniku, i2 – prąd odbiornika; wartości liczbowe prądów i napięć (pod przebiega-
mi) oznaczają wartości skuteczne dla stanu ustalonego 
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Stany nieustalone są krótkotrwałe (około 1-2 okresy napięcia wyjściowego,  
rys. 4.14a–d) i nie powodują znacznych przepięć i przetężeń. Rysunek 4.15 przedstawia 
charakterystyki prądu i napięcia na odbiorniku oraz prądu wyjściowego falownika  
w funkcji prądu lub napięcia odbiornika dla różnych struktur obwodu pośredniczącego 
AC. Rysunki 4.14a, 4.14b i 4.15a dotyczą falownika z obwodem pośredniczącym typu  
oraz T. Z rysunków tych wynika, że zmiany prądu w stanie ustalonym są pomijalne, przy 
czym dla struktury T prąd wyjściowy falownika jest mniejszy. Rysunki 4.14c, 4.14d  
i 4.15b dotyczą natomiast falownika z obwodem pośredniczącym typu  -  oraz T-T.  
W tym przypadku zmiany napięcia w stanie ustalonym są pomijalne, a prąd falownika 
jest mniejszy dla struktury T-T.  

 

4.4. Podsumowanie rozdziału 
Podstawowe własności czwórników będących obwodami pośredniczącymi AC fa-

lowników rezonansowych zestawiono w poniższych punktach oraz w tabeli 4.1. 
• Falowniki napięcia z obwodami pośredniczącymi AC opisanymi w tym rozdziale 

charakteryzują się cechami źródła prądu lub źródła napięcia. 
• Wspólną cechą wyżej wymienionych obwodów pośredniczących AC jest skuteczne 

filtrowanie wyższych harmonicznych. 
• Stosowanie w czwórnikach typu T cewek sprzężonych pozwala na zmniejszenie 

masy i gabarytów tych cewek dzięki dodatniemu sprzężeniu magnetycznemu.  
• Można dobrać taki typ (i wartości elementów) czwórnika lub połączenia czwórni-

ków, aby zminimalizować prąd wyjściowy falownika (prąd wejściowy czwórnika) 
dla danego obciążenia. Prąd wyjściowy falownika zależy od zmiennej A we wzorach 
(4.10)–(1.13).  Dobór typu czwórnika (czwórników) będzie polegał na znalezieniu 
najmniejszej spośród wartości A  dla danego odbiornika. Wpływ typu czwórników 
(oraz wartości wybranych elementów) na wartości prądu wyjściowego falownika ilu-
strują rysunki 4.7, 4.10, 4.11, 4.13b i 4.13d oraz 4.14 i 4.15. 
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Rys. 4.15. Charakterystyki falowników z różnymi obwodami pośredniczącymi AC oraz odbiorni-

kiem rezystancyjnym wyznaczone podczas symulacji komputerowej: a) prąd odbior-
nika i prąd wyjściowy falownika w funkcji napięcia na odbiorniku, b) napięcie na 
odbiorniku oraz prąd wyjściowy falownika w funkcji prądu odbiornika; I2, IFal, U2 –
wartości skuteczne prądu odbiornika, prądu wyjściowego falownika i napięcia na od-

biorniku, π/22 dB UU =   (dla układu mostkowego), 0BB / ZUI =  



81
 

   Ta
be

la
 4

.1
. W

ła
sn

oś
ci

 c
zw

ór
ni

kó
w

 b
ęd
ąc

yc
h 

ob
w

od
am

i p
oś

re
dn

ic
zą

cy
m

i A
C

 fa
lo

w
ni

kó
w

 re
zo

na
ns

ow
yc

h 

Ty
p 

cz
w

ór
ni

ka
 

Fu
nk

cj
a 

pr
ze

ks
zt

ał
ca

ni
a 

źr
ód

eł
 (d

la
 f s

 =
 f 0

) 
Pr

ac
a 

pr
zy

 z
w

ar
ci

u 
 

na
 w

yj
śc

iu
 

Pr
ac

a 
w

 st
an

ie
 ja
ło

w
ym

 
C

ha
ra

kt
er

ys
ty

cz
ne

 e
le

m
en

ty
 m

ac
ie

rz
y 

A
 


 

Źr
ód
ło

 U
 

 Ź
ró

dł
o 

I 
Pr

ac
a 

no
rm

al
na

, 
I F

al
 =

 I z
w

 =
 U

1/Z
0 

Pr
ac

a 
ni

em
oż

liw
a,

 
U

Cr
, U

Lr
, I

Cr
, I

Lr
 →

 ∞
 

A 1
1 

= 
0 

T 
Źr

ód
ło

 U
 

 Ź
ró

dł
o 

I 
Pr

ac
a 

no
rm

al
na

,  
I F

al
  =

 0
, I

zw
 =

 U
1/Z

0 
Pr

ac
a 

ni
em

oż
liw

a,
 

U
Cr

, U
Lr

, I
Cr

, I
Lr

 →
 ∞

 
A 1

1 
= 

0 

Źr
ód
ło

 I 
 Ź

ró
dł

o 
U

 
Pr

ac
a 

ni
em

oż
liw

a,
 

U
Cr

, U
Lr

, I
Cr

, I
Lr

 →
 ∞

 
Pr

ac
a 

no
rm

al
na

, 
U

2 
= 

I 1
· Z

0 
A 2

2 
= 

0 


 

Źr
ód
ło

 I 
 Ź

ró
dł

o 
U

 
Pr

ac
a 

ni
em

oż
liw

a,
 

U
Cr

, U
Lr

, I
Cr

, I
Lr

 →
 ∞

 
Pr

ac
a 

no
rm

al
na

, 
U

2 
= 

I 1
 · 

Z 0
 

A 2
2 

= 
0 


 l

in
ia

 
 

Źr
ód
ło

 U
 

 Ź
ró

dł
o 

U
 

Pr
ac

a 
ni

em
oż

liw
a,

 
U

Cr
, U

Lr
, I

Cr
, I

Lr
 →

 ∞
 

Pr
ac

a 
no

rm
al

na
, 

U
2 

= 
U

1 
A 1

1 
= 

–1
 

A 1
2 

= 
0 

A 2
1 

= 
0 

dl
a 

Z L
 =

 j2
ω

0L
r 


 l

in
ia

 T
 

A 2
1 

= 
0 

dl
a 

Z L
 =

 jω
0L

r 

T 
lin

ia
 

 
A 2

1 
= 

0 
dl

a 
Z L

 =
 jω

0L
r 

T 
lin

ia
 T
 

A 2
1 

= 
0 

dl
a 

Z L
 =

 0
 

 

81



82 

5. SZEREGOWY FALOWNIK REZONANSOWY  
Z NIELINIOWYM OGRANICZNIKIEM NAPIĘCIA  
W OBWODZIE WYJŚCIOWYM   

Falownik z szeregowym obwodem rezonansowym może być wykorzystany do zasi-
lania pewnych specyficznych urządzeń o nieliniowej charakterystyce u =f(i). W szcze-
gólności odbiornik może mieć charakter ogranicznika napięcia. Odbiorniki mające 
charakter ogranicznika napięcia to np. akumulatory lub silniki prądu stałego z włączo-
nym na wejściu prostownikiem, urządzenia wyładowcze jak świetlówki czy zespoły 
elektrod, tzw. aktywatorów do powierzchniowej obróbki tworzyw sztucznych w procesie 
przygotowawczym do klejenia oraz do drukowania. Przegląd aktualnego stanu wiedzy 
dotyczącej falowników rezonansowych stosowanych do aktywacji powierzchni tworzyw, 
z uwzględnieniem chronologicznego wkładu autora, przedstawiono w podrozdziale 1.2.  

W związku z brakiem rzetelnego opisu procesów zachodzących w układzie falow-
nika z odbiornikiem w postaci elektrod wyładowczych, autor postawił sobie za cel po-
szerzenie stanu wiedzy dotyczącej tego układu, z uwzględnieniem występujących 
zjawisk rezonansowych i różnych sposobów sterowania falownikiem [83, 84, 86, 87,  
90-92, 103-106, 109, 118, 119].   

 

5.1. Podstawy teoretyczne   
Na rysunku 5.1 przedstawiono schemat analizowanego falownika z szeregowym 

obwodem rezonansowym, z dzielonym kondensatorem i nieliniowym odbiornikiem typu 
ogranicznik napięcia. Na rysunku tym oznaczono: Odb – odbiornik nieliniowy;  
Up – napięcie progowe. Napięcie progowe to np. napięcie ładowanej baterii akumulato-
rów, SEM silnika lub uśredniona wartość napięcia zapłonu i gaśnięcia wyładowania 
snopiącego. Do dalszej analizy przyjęto schemat zastępczy i charakterystyki odbiornika, 
jak na rysunku 5.1b.  

 
Rys. 5.1. Falownik rezonansowy z dzielonym kondensatorem obwodu rezonansowego i nielinio-

wym ogranicznikiem napięcia w obwodzie odbiornika: a)  obwód główny, b) schemat 
zastępczy i charakterystyka odbiornika nieliniowego 
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Energia przekazana do odbiornika w czasie jednego cyklu pracy opisana jest za-
leżnością (5.1), a moc wyrażona wzorem (5.2), przy czym: uFal(t) – napięcie wyjściowe 
falownika, uC(t) – napięcie na zespole kondensatorów (C1 szeregowo z C2).  

Podczas pracy układu wyróżnić można dwa stany pracy:  
– stan 1, w którym prąd odbiornika „Odb” równy jest zeru (rys. 5.1b, prostownik nie 

przewodzi),  
– stan 2, w którym płynie prąd odbiornika (prostownik przewodzi). 

W stanie 1 stromość narastania napięcia uC(t) określa pojemność zastępcza Cz sze-
regowo połączonych kondensatorów C1 i C2 (wzór (5.3)). Natomiast w stanie 2 stromość 
narastania napięcia uC(t) określa pojemność kondensatora C1, zgodnie z zależnością 
(5.4) [128].   

Uwzględniając skrajne przypadki, w których występuje tylko stan 1 albo stan 2, 
wyznaczyć można graniczne częstotliwości (wzory (5.5) i (5.6)), pomiędzy którymi 
może nastąpić synchronizacja fali napięcia i prądu wyjściowego falownika  fsyn_max > fsyn >   
> fsyn_min  [83, 84].  

 Fal Fal Fal Fal
0 0 0 0

( ) ( )d ( ) ( )d ( )d ( )d
T T T T

C CW u t i t t u t i t t u t q u t q= = = =∫ ∫ ∫ ∫   (5.1) 
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Na rysunku 5.2a przedstawiono przebieg napięcia uC(t) na zespole kondensatorów 
w funkcji ładunku qC1(t) przepływającego przez kondensator C1. 

 

 

Rys. 5.2. Przebiegi napięć: a) uC (t) w funkcji ładunku qC1(t),  b) uFal (t) w funkcji ładunku qC1(t) 
przy synchronizacji napięcia i prądu wyjściowego falownika 
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Dla napięć zasilających i częstotliwości, przy których wartość szczytowa napięcia 
na kondensatorze C2 nie osiąga wartości napięcia Up , przez obciążenie nieliniowe nie 
płynie prąd. Obwód rezonansowy mający własności filtrujące powoduje, że prąd płyną-
cy przez niego oraz napięcie na kondensatorach mają kształty zbliżone do sinusoidy.  
W tym przypadku może być przeprowadzona klasyczna analiza obwodu dla podstawo-
wej harmonicznej.  

Iloraz amplitud podstawowych harmonicznych napięcia na kondensatorze C2 oraz 
na wyjściu falownika opisuje zależność (5.7) [90, 91], gdzie: UC2_1m – amplituda pod-
stawowej harmonicznej napięcia na kondensatorze C2, UFal_1m – amplituda podstawowej 
harmonicznej napięcia na wyjściu falownika, ωs = 2πfs – pulsacja podstawowej harmo-
nicznej napięcia wyjściowego,  fs – częstotliwość przełączeń tranzystorów.  

 2 _1m z
2

Fal _1m 2s r z

1
1

CU C
U CL Cω

= ⋅
⋅ ⋅ −

    (5.7) 

Wartość amplitudy podstawowej harmonicznej napięcia wyjściowego falownika 
o strukturze mostka podana jest zależnością (5.8). Natomiast graniczną wartość ampli-
tudy napięcia UC2m na kondensatorze C2, przy której zaczyna płynąć prąd obciążenia 
(nieliniowego), wyraża zależność (5.9). 

 dm1_Fal π
4 UU =     (5.8) 

 2m p 2 _1mC CU U U= ≈   (5.9) 

Podstawiając do (5.7) wzory (5.8) i (5.9) wyznaczyć można częstotliwości gra-
niczne, przy których zaczyna płynąć prąd obciążenia nieliniowego: 
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Zależności powyższe słuszne są przy założeniu sinusoidalnego kształtu napięć  
i prądów w układzie. Przebieg prądu oraz przebiegi napięć na kondensatorach obwodu 
rezonansowego mają kształt zbliżony do sinusoidy, gdy prąd obciążenia nieliniowego 
równy jest zeru. Gdy prąd obciążenia nieliniowego płynie, kształt prądu i napięcia na 
kondensatorze C1 pozostaje nadal zbliżony do sinusoidy, co zostało potwierdzone symu-
lacyjnie i eksperymentalnie [85, 87, 91]. Prąd w obciążeniu nieliniowym płynie, jeśli 
spełniony jest warunek: fsgr1 < fs < fsgr2. Zgodnie z (5.10) i (5.11) wartości częstotliwości 
granicznych zależą od wartości napięcia zasilającego falownik. Dla Ud dążącego do zera 
częstotliwości graniczne dążą do fsyn_max  ((5.5), (5.10) i (5.11)).  
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5.1.1. Moc odbiornika nieliniowego 
Wyznaczając moc odbiornika nieliniowego oraz parametry komory wyładowczej 

(C1, C2, Up) wygodnie jest posłużyć się rysunkiem 5.3 [91, 103].  
 

 
Rys. 5.3. Przebiegi napięć w funkcji ładunku przepływającego przez elementy schematu zastęp-

czego zespołu elektrod (z rys. 5.1b): a) uws = f(qws) oraz uC2 = f(qC2), b) uws = uC2 =  
= f(qws+ qC2), c) uC1= f(qC1), d) uC = uC1+ uC2 = f(qC1); uws, qws – napięcie i ładunek wy-
ładowania snopiącego (odbiornika nieliniowego Odb z rysunku 5.1) 

 
Energia dostarczona do odbiornika w jednym cyklu pracy układu równa jest polu 

prostokąta opisanego funkcją uws(qws) i wynosi  4.Up
. Q0  (rys. 5.1b, 5.3a, uws, qws – na-

pięcie i ładunek dopływający do odbiornika nieliniowego). Po pomnożeniu tej energii 
przez częstotliwość przełączeń tranzystorów uzyskano moc traconą w obciążeniu zgod-
nie ze wzorem (5.12). W urządzeniach przemysłowych często jest utrudniony lub nie-
możliwy  bezpośredni pomiar wartości ładunku Q0 i  napięcia Up. Przykładem tego są 
urządzenia wyładowcze, w których kondensatory C1 i C2 stanowią integralną część ze-
społu elektrod. Pomiar mocy odbiornika poprzez pomiar mocy na wyjściu falownika jest 

Qmax

UC max

Qmax

Q0

uC =  
uC1 + uC2= f(qC1) 

Up

uC1 = f(qC1)

uws = 
uC2 = f(qC2 + qws)

uC2 = f(qC2)

Q0

Up

–Up

Up

–Up

–Up
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mniej dokładny niż pomiar bezpośrednio na zespole elektrod (kondensatorów połączo-
nych z odbiornikiem nieliniowym) i nie umożliwia identyfikacji parametrów komory 
wyładowczej.  

Dysponując przebiegiem jak na rysunku 5.3d, należy wyznaczyć ładunek Q0 i na-
pięcie Up celem określenia mocy odbiornika. Wartość Q0 wyznaczyć można odejmując 
od zarejestrowanej wartości Qmax wartość ładunku zgromadzonego w kondensatorze C2 
(rys. 5.3b, zależność (5.13)). Jeśli wycinek funkcji uC(qC1) przecina oś u w czasie trwa-
nia staniu 2 (rys. 5.2, 5.3d), to Up = uC(0). Jeśli funkcja uC(qC1) przecina oś u w stanie 1, 
to wartość napięcia Up wyznaczyć można ze wzoru (5.14). Ładunek qC1(t) może być 
obliczony za pomocą numerycznego całkowania zarejestrowanego przebiegu prądu lub 
zarejestrowany jako wartość napięcia na dodatkowym kondensatorze pomiarowym  
(o dużej pojemności) wprowadzonym w szereg z kondensatorem C1 (np. w szereg  
z układem elektrod wyładowczych). Ładunek Qmax określa wzór (5.15), gdzie t0 jest 
czasem, w którym przebieg prądu iC1 = iFal „przechodzi przez zero” lub może być obli-
czony z odczytanej maksymalnej wartości napięcia dodatkowego kondensatora pomia-
rowego.   
 sp04 fUQP ⋅⋅⋅=   (5.12)    

  p2max0 UCQQ ⋅−=   (5.13) 

1maxmaxp / CQUU −= , ∫=
2/

Falmax

s

0

d
2
1 T

t
tiQ   (5.14), (5.15) 

Przy uwzględnieniu zależności (5.12) – (5.15) moc dostarczoną do obciążenia nie-
liniowego, przy pominięciu strat mocy w elementach, wyznaczyć można ze wzoru: 

 s1maxmax1maxmax2max )/()]/([4 fCQUCQUCQP −−−=        (5.16) 

5.2. Metody sterowania falownikiem rezonansowym zastosowanym  
w aktywatorze tworzyw sztucznych 
W podrozdziale przedstawiono metody sterowania falownikiem aktywatora,  

a w tym nową, opracowaną przez autora, oryginalną metodę wykorzystującą jednocze-
sną modulację PDM i PFM. Natomiast metody sterowania szeregowych falowników 
rezonansowych, ze szczególnym uwzględnieniem występujących tam procesów komuta-
cyjnych oraz obciążeń prądowych tranzystorów, przedstawione zostaną w rozdziale 6.  

Można wyróżnić następujące częstotliwości charakterystyczne falownika rezo-
nansowego pracującego w układzie aktywatora:  
– częstotliwość synchronizacji napięcia i prądu falownika (przy pracy z maksymalnym 

wypełnieniem impulsów) fsyn,  
– dolna i górna graniczna częstotliwość synchronizacji  fsyn_min, fsyn_max ((5.5) i (5.6)),  
– dolna i górna graniczna częstotliwość przełączeń, między którymi występują wyła-

dowania fsgr1, fsgr2  ((5.10) i (5.11)). 
Wartości częstotliwości charakterystycznych dla pracy falownika w układzie akty-

watora przedstawiono na rysunku 5.10d. Wartości tych częstotliwości muszą być 
uwzględniane przy projektowaniu falownika i jego układu sterowania. W zależności od 
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częstotliwości fs przełączeń tranzystorów w stosunku do częstotliwości fsyn wyróżnić 
można następujące rodzaje pracy: 
fs < fsyn  –  niezalecany z uwagi na straty komutacyjne i stresy prądowe w tranzystorach 

spowodowane prądami wstecznymi diod zwrotnych, możliwość nasycenia 
transformatora przy niskich częstotliwościach pracy; sposób ten był stoso-
wany w falownikach szeregowych wykonanych w technice tyrystorowej,  

fs = fsyn  –  w praktyce trudno zrealizować, odchyłki przy pomiarze chwili „przejścia 
fali prądu przez zero” lub opóźnienia w układzie sterowania powodują, że 
układ pracuje z częstotliwością mniejszą lub większą od założonej,  

 fs > fsyn  –  najbardziej korzystny sposób sterowania tranzystorów falownika z szerego- 
i  fs ≈ fsyn  wym obwodem rezonansowym, istnieje możliwość pracy tranzystorów jako 

łączników ZVS przy jednoczesnej pracy jako quasi-ZCS, praktycznie brak 
strat komutacyjnych, stromości narastania (opadania) napięć i prądów są 
ograniczone, najmniejsza amplituda prądu w tranzystorach przy danej mocy 
wyjściowej, 

fs > fsyn – zapewnia możliwość pracy tranzystorów jako łączników ZVS, umożliwia 
regulację napięcia i mocy wyjściowej falownika. 

5.2.1. Metody i układy regulacji mocy  
Regulacja mocy procesu aktywacji odbywać się może w następujący sposób: 

– za pomocą modulacji szerokości impulsów (PWM, przy stałym napięciu zasilają-
cym), 

– za pomocą zmiany częstotliwości wyjściowej (PFM, przy stałym napięciu zasilają-
cym), 

– w wyniku zmiany wartości napięcia na wejściu falownika (PAM), 
– za pomocą modulacji gęstości impulsów (PDM, przy stałym napięciu zasilającym), 
– stosując kombinacje wyżej wymienionych metod, 
– inne metody (rozdział 6) dotychczas niestosowane do regulacji mocy falowników 

aktywatorów. 
Regulacja mocy za pomocą modulacji PWM  stosowana była przez autora w jego 

wcześniejszych badaniach oraz wdrożeniach [119]. Generator charakteryzował się 
wówczas prostotą obwodu głównego (prostownik diodowy + bateria kondensatorów + 
falownik). Stosowanie tej metody w zakresie częstotliwości powyżej kilkudziesięciu 
kHz i mocach powyżej 1 kW jest niewskazane. Występująca przy wysokiej częstotliwo-
ści twarda komutacja (stresy prądowe – suma prądu obciążenia oraz prądu wstecznego 
diod zwrotnych) jest przyczyną znacznych strat mocy. W każdym półokresie prądu 
wyjściowego przewodzi dioda zwrotna, następnie tranzystor i ponownie inna dioda 
zwrotna. W czasie cyklu pracy falownika występuje 6 przełączeń (rys. 5.4a), a napięcie 
wyjściowe falownika oscyluje z częstotliwością 3-krotnie większą niż fala prądu.  
W badanych wcześniej układach tranzystory musiały być wielokrotnie przewymiarowa-
ne, a falownik stanowił silne źródło zakłóceń, także dla własnych obwodów sterowania.  
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Regulacja mocy za pomocą modulacji PFM. Przy częstotliwości przełączeń fs ≈ fsyn 
do odbiornika dociera energia z maksymalną mocą. Regulacja mocy odbywać się po-
winna przy częstotliwościach wyższych od fsyn (rys. 5.4b). Stworzone zostają wówczas 
warunki do pracy tranzystorów jako łączników ZVS, a transformator nie nasyci się. 
Obwód główny generatora aktywatora jest stosunkowo prosty z uwagi na nieregulowane 
napięcie obwodu DC.  

Regulacja mocy za pomocą modulacji PAM. Wcześniejsze badania oraz wdrożenia 
prowadzone przez autora dotyczyły także regulacji mocy generatora aktywatora w wy-
niku zmiany napięcia zasilającego falownik [84, 87, 118]. Na wejściu falownika znajdu-
je się regulowane źródło napięcia. Może nim być prostownik tyrystorowy [156] lub 
prostownik niesterowany i przerywacz tranzystorowy [84, 87]. Rozwiązanie takie, choć 
bardziej złożone, ma szereg zalet. Falownik może pracować w najbardziej sprzyjających 
warunkach, w technice ZVS przy jednoczesnej możliwości przełączania przy niewielkim 
prądzie (ZVS i quasi-ZCS, fs > fsyn  i  fs ≈ fsyn) . Zlikwidowane zostają komutacyjne straty 
mocy, a stromości napięć i prądów są ograniczone. Pomijalne są przedziały czasowe,  
w których energia powraca do źródła zasilającego. Amplituda, wartość skuteczna oraz 
średnia prądu wyjściowego falownika i prądu tranzystorów będą (w przybliżeniu) naj-
mniejsze przy danej mocy wyjściowej. Zakładając sinusoidalny przebieg prądu oraz 
∆t<<Ts (rys. 5.4d) otrzymano zależność na moc wyjściową falownika mostkowego (5.17), 
gdzie: IFal_m, IFal – wartość maksymalna i skuteczna prądu wyjściowego falownika.  

 FaldsFal_m

2/

0 d
s

Fal 9.0d)sin(
2/

1 s IUttIU
T

P
T

≈= ∫ ω  (5.17) 

Wszelkie procesy regulacji mocy odbywają się w przerywaczu. Zapewnione jest 
niezależne sterowanie falownikiem i przerywaczem. 

Regulacja mocy za pomocą modulacji PDM. Regulacja ta polega na przesyłaniu 
energii z maksymalną mocą i regulowaną ilością impulsów w określonym przedziale 
czasowym [33, 36, 84, 86]. Dla optymalnego wykorzystania elementów półprzewodni-
kowych (minimalny prąd tranzystorów w stosunku do mocy) układ powinien pracować 
z częstotliwością bliską fsyn. Technika ZVS wymusza pracę z częstotliwością nieco wyż-
szą (rys. 5.4d). Ogólną zasadę modulacji PDM przedstawiono na rysunku 5.4c. Odcięcie 
dopływu energii odbywa się poprzez wyłączenie wszystkich tranzystorów albo załącze-
nie dwóch tranzystorów dolnych (lub górnych) mostka. Obwód główny generatora ak-
tywatora jest stosunkowo prosty z uwagi na nieregulowane napięcie zasilające Ud. Układ 
sterowania powinien zapewnić nienasycanie się transformatora, niezależnie od długości 
„paczki” impulsów mocy [86]. W szczególności powinna być zachowana parzysta liczba 
półfal napięcia wyjściowego falownika. W czasie przerwy w przepływie energii powinna 
zostać zapamiętana częstotliwość pracy układu, do której układ dostroił się podczas jej 
przepływu. Moc w układzie określa się z zależności (5.18), przy czym moc maksymalną 
układu Pmax wyznaczyć można ze wzoru (5.17). Zmienna DPDM we wzorze (5.18) równa 
jest ilorazowi czasu trwania „paczki” impulsów do okresu powtarzania tych „paczek”.  

 maxPDM PDP ⋅=  (5.18) 

Na rysunku 5.5 przedstawiono schematy blokowe układów sterowania, które wy-
korzystane były przez autora do sterowania mocą aktywacji. Każdy z tych układów 
umożliwia sterowanie procesem (np. stabilizacja mocy) przy zachowaniu warunków 
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niezbędnych do pracy łączników jako ZVS lub ZCS. Poprzez dobór wartości ∆t1 (lub 
∆t2, rys.5.5a, b) można uzyskać stałe opóźnienie (lub wyprzedzenie) pomiędzy falą 
prądu a falą napięcia wyjściowego falownika. Podobnie, wybierając dodatnią lub ujem-
ną wartość ϕui

* (ϕui max, ϕui min, ϕ*
ui min, rys. 5.5c, d) można uzyskać stałe przesunięcie 

fazowe (dodatnie lub ujemne) pomiędzy falą prądu a falą napięcia.  
 

 

Rys. 5.5.  Schematy blokowe układów sterowania szeregowym falownikiem rezonansowym:  
z regulowanym (a) i nieregulowanym (b, c, d) napięciem wejściowym falownika, z pętlą 
regulacji czasu opóźnienia między przebiegami prądu i napięcia odbiornika (a, b),  
z pętlą regulacji przesunięcia fazowego między prądem a napięciem odbiornika (c)  
oraz ze zmiennym ograniczeniem częstotliwości przełączeń tranzystorów (d); DF-PLL  
– dyskryminator fazy w układzie PLL 
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Układ przedstawiony na rysunku 5.5a umożliwia regulację mocy za pomocą zmia-
ny napięcia wejściowego falownika. Dla łączników typu ZVS ∆t2 = 0, a ∆t1 > 0 przyj-
muje się tak, aby zachować założone wyprzedzenie fali napięcia falownika w stosunku 
do fali prądu. Falownik pracuje z częstotliwością nieco większą od częstotliwości fsyn 
zapewniając minimalne obciążenie tranzystorów przy danej mocy wyjściowej. 
W przypadku zastosowania łączników ZCS (nie zalecane) należy przyjąć ∆t1 = 0,  
a ∆t2 > 0. Falownik pracuje wówczas z częstotliwością mniejszą od fsyn. Podobnie,  
w układzie pokazanym na rysunku 5.5b, dla łączników ZVS ∆t2 = 0, a ∆t1 > 0 przyjmuje 
się tak, aby zachować założone wyprzedzenie fali napięcia falownika  w stosunku do fali 
prądu. W tym przypadku nieregulowane jest napięcie wejściowe falownika, obwód 
główny generatora jest stosunkowo prosty, a zmiany mocy dokonuje się poprzez modu-
lację PDM [84, 86]. W układach przedstawionych na rysunkach 5.5a i 5.5b utrzymywa-
ne jest zerowe przesunięcie fazowe ϕui ∆t między opóźnioną o ∆t1 falą napięcia  
a opóźnioną o ∆t2 falą prądu wyjściowego falownika. 

Na rysunku 5.5c przedstawiono układ, w którym moc na wyjściu falownika regu-
lowana jest poprzez zmianę kąta wyprzedzenia fali napięcia falownika w stosunku do 
fali prądu (dla łączników ZVS). Powoduje to w sposób pośredni zmianę częstotliwości 
pracy falownika. Kąt wyprzedzenia jest ograniczony tak, aby zapewnić minimalne wy-
przedzenie napięcia gwarantujące pracę tranzystorów jako łączników ZVS. Maksymalna 
wartość kąta wyprzedzenia nie powinna przekraczać 90oel. Układ z rysunku 5.5d działa 
podobnie jak układ przedstawiony na rysunku 5.5c, przy czym ograniczona jest maksy-
malna i minimalna częstotliwość przełączeń tranzystorów falownika. Ograniczenie czę-
stotliwości minimalnej kontrolowane jest przez układ regulacji kąta wyprzedzenia fali 
napięcia w stosunku do fali prądu falownika. W układach z rysunków 5.5c i d regulacji 
mocy wyjściowej dokonuje się za pomocą zmiany częstotliwości przełączeń tranzysto-
rów. Regulacja mocy odbywać się powinna przy częstotliwościach większych od często-
tliwości fsyn. W takim przypadku stworzone zostają warunki do pracy tranzystorów jako 
łączników ZVS, a transformator nie nasyci się.  

Bardziej szczegółowy schemat blokowy układu sterowania aktywatorem z zasto-
sowaniem metody PDM przedstawiony został na rysunku 5.6. Odpowiada on uprosz-
czonemu schematowi z rysunku 5.5b. Podstawowe bloki układu to: 1 – prostownik,  
2 – falownik, 3 – dławik i transformator w.n., 4 – zespół elektrod wyładowczych, 5, 6 – 
komparator i prostownik z filtrem w układzie wykrywania wyładowania łukowego  
i zwarcia, 7 – układ synchronizacji, 8 – przesuwnik fazowy gwarantujący pracę tranzy-
storów jako łączników ZVS, 9 – dyskryminator fazy układu PLL, 10 – przełącznik elek-
troniczny, 11 – regulator (zapamiętuje wartość częstotliwości w przedziałach 
bezprądowych), 12 – generator VCO, 13, 14 – detektor stanów bezprądowych,  
15 – generator funkcji (prędkość procesu → moc), 16, 17, 22, 23 – sumatory,  20, 22, 
24, 26 – układ ograniczenia prądu wejściowego falownika, 21, 23, 25, 27 – układ ograni-
czenia prądu wyjściowego, 18, 19, 28 – modulator (zmiana współczynnika wypełnienia 
sygnału PDM), 29 – człon logiczny (rozdzielacz impulsów, blokady ...), 30 – sterowniki 
tranzystorów. 

Moc wyjściowa falownika sterowana jest zewnętrznym sygnałem v prędkości pro-
cesu technologicznego w zamkniętym układzie regulacji. Moc ta jest ograniczana  
w obwodzie DC oraz AC falownika (bloki: 17, 20 – 27). Bloki 13 i 14 powodują prze-
rwanie pętli synchronizacji fazowej w przypadku zaniku prądu w obwodzie rezonanso-
wym. Regulator 11 z generatorem 12 zapamiętuje częstotliwość drgań w chwili przed 



92 

zanikiem prądu. Człon logiczny 29 zapewnia parzystą liczbę półfal napięcia wyjściowe-
go falownika, pełni rolę rozdzielacza impulsów sterujących tranzystory i wyłącza układ 
w stanach awaryjnych. Sterowniki tranzystorów 30 wyłączają tranzystory w stanie zwar-
cia, zaniku napięcia zasilającego sterowanie itp.  

Bloki oznaczone na rysunkach 5.5a, 5.5b oraz 5.6 symbolem ∆t (∆t1, ∆t2) służyć 
mogą także do korekty czasu opóźnienia czujników pomiarowych prądu.    

 

 
Rys. 5.6. Schemat blokowy układu sterowania aktywatorem z zastosowaniem metody PDM 

5.2.2. Nowe metody regulacji mocy wykorzystujące modulację PDM-PFM 
z impulsową, okresową zmianą częstotliwości  

Praca z małą mocą wyjściową powoduje w wielu przypadkach (tab. 5.1), że ogni-
ska wyładowań pojawiają się w sposób nierównomierny. Prowadzi to do nierównomier-
nej aktywacji tworzywa. Metoda PDM nadaje się szczególnie do pracy w szerokim 
zakresie zmian mocy. Nawet przy małej (uśrednionej) mocy wyjściowej nie ma nierów-
nomierności w procesie aktywacji, gdyż układ pracuje z pełną mocą lub nie pracuje 
w ogóle. Problem pojawia się jednak, gdy musi zostać ograniczona chwilowa moc wyj-
ściowa ze względu na specyfikę obrabianego tworzywa lub występowanie wyładowań 
łukowych. Należy więc zastosować kombinację różnych metod sterowania.    

W ramach badań teoretycznych, symulacyjnych i eksperymentalnych autor opra-
cował nowe metody sterowania [103-106], będące połączeniem modulacji PDM i PFM. 
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Nowe metody różnią się od opisanych wcześniej [59, 60] tym, że praca falownika nie 
jest zatrzymywana (wyłączenie wszystkich tranzystorów lub stan zwarciowy odbiorni-
ka), lecz następuje impulsowe, okresowe zwiększenie częstotliwości przełączeń. 

Pierwsza metoda regulacji polega na cyklicznym przesyłaniu mocy maksymalnej 
(ograniczonej do poziomu bezpiecznego i inicjującej równomierne wyładowanie) 
z regulowanym wypełnieniem.  

Druga metoda regulacji polega na cyklicznym przesyłaniu mocy maksymalnej 
(ograniczonej do poziomu bezpiecznego) ze stałym wypełnieniem. Po zainicjowaniu 
wyładowań moc dostarczona do elektrod zostaje zmniejszona tak, aby średnia moc pro-
cesu była na zadanym poziomie. Mimo zmniejszenia mocy, wyładowania nadal pozosta-
ją równomierne na całej długości elektrod (ze względu na silną jonizację powietrza 
powstałą podczas pracy z mocą maksymalną). Warunkiem równomierności wyładowań 
w tym przypadku jest dostatecznie duża częstotliwość impulsowych zmian częstotliwo-
ści.  

Obwód główny generatora aktywatora jest stosunkowo prosty z uwagi na nieregu-
lowane napięcie DC zasilające falownik. Odcięcie lub zmniejszenie dopływu mocy 
realizowane jest poprzez znaczne zwiększenie częstotliwości (powyżej częstotliwości 
fsgr2, (5.11), rys. 5.7, 5.10d). Nie ma więc przerw w pracy falownika.  

Na rysunku 5.8 przedstawiono uproszczone schematy blokowe obwodu głównego 
oraz układu sterowania falownikiem rezonansowym zastosowanym w aktywatorze folii  
z tworzyw sztucznych – ilustrujące nowy sposób sterowania. Sygnał P odpowiadający 
mocy procesu aktywacji porównywany jest z wartością zadaną P*. Uchyb regulacji P* –P 
doprowadzony jest do wejścia regulatora mocy 2.  

Dla przypadku z rysunku 5.8a sygnał wyjściowy z regulatora 2, podawany jest na 
wejście generatora PDM 4. Sygnał wyjściowy z generatora 4, ograniczony do wartości 
Vfs min, Vfs max, Vfs ZVS w blokach 5 i 6, podawany jest na wejście generatora VCO 9. Dla 
przypadku z rysunku 5.8b sygnał wyjściowy z regulatora 2 zsumowany z sygnałem 
z generatora 4, ograniczony do wartości Vfs min, Vfs max, Vfs ZVS w blokach 5 i 6, podawany 
jest na wejście generatora VCO 9. Sygnał fs z generatora VCO steruje tranzystorami 
falownika napięcia 12. Ograniczenia Vfs min, Vfs max, Vfs ZVS powodują, że częstotliwość fs 
mieścić się będzie w zadanym przedziale (fs min, fs max) oraz nie będzie mniejsza od czę-
stotliwości fs ZVS . 

Sygnał z generatora 4 o częstotliwości fPDM skokowo zmienia częstotliwość fs po-
wodując, że do obciążenia dociera moc o wartości oscylującej z częstotliwością  fPDM. 
Zamknięty układ regulacji mocy (z regulatorem 2) powoduje, że średnia moc procesu P 
równa jest mocy zadanej P* pomimo działania generatora 4.  
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Rys. 5.7. Ilustracja nowego sposobu modulacji PDM-PFM [104]: a) ze zmiennym wypełnieniem, 

b) ze stałym wypełnieniem (przykład) 
 
Bloki o numerach 6, 7, 8 i 10 gwarantują, że wartość przesunięcia fazowego ϕui 

między falą prądu a falą napięcia wyjściowego falownika nie zmniejszy się poniżej 
zadanej wartości ϕ*

ui min, a częstotliwość fs  nie zmniejszy się poniżej częstotliwości 
fs ZVS , co umożliwia miękką komutację (typu ZVS) tranzystorów falownika.    

 

a) 

b) 
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Rys. 5.8. Schematy blokowe układów sterowania falownikiem rezonansowym w zastosowaniu do 

aktywatora folii – przykłady realizacji: a) układ pracujący ze zmiennym wypełnieniem 
impulsów generatora PDM, b) układ pracujący ze stałym wypełnieniem impulsów  
generatora PDM [106];  1, 3, 8 – węzły sumujące, 2, 7 – regulatory, 4 – generator im-
pulsów o częstotliwości fPDM, 5 – układ ograniczenia częstotliwości przełączeń tranzy-
storów do wartości nie przekraczających fs min oraz fs max, 6 – układ ograniczenia 
częstotliwości przełączeń tranzystorów do wartości gwarantujących miękką komutację 
typu ZVS, 9 – generator przestrajany napięciem, 10 – dyskryminator fazy, 11 – sieć za-
silająca, 12 – falownik napięcia, 13 – przekładnik, 14 – uproszczony schemat obwodu 
obciążenia 

 
Sygnał Vf PDM   może mieć różne kształty (jest sygnałem analogowym), w szczegól-

ności  może być to sygnał prostokątny o zmiennym (rys. 5.8a) lub o stałym (rys. 5.8b) 
wypełnieniu. Napięcie i prąd wyjściowy falownika dla różnych sygnałów wyjściowych 
z generatora 4 ilustruje rysunek 5.7. Natomiast przykład przebiegu prądu wyjściowego 
falownika w układzie rzeczywistym, dla klasycznej metody PDM oraz nowej metody 
PDM – PFM, przedstawiono w podrozdziale 7.2.  Na rysunku 5.7 przez tonPDM oznaczo-
no czas pracy falownika z mocą maksymalną (przy częstotliwości napięcia wyjściowego 
fs min), natomiast przez TPDM oznaczono okres sygnału wyjściowego z generatora 4. 

Taki sposób sterowania zapewnia równomierność wyładowań w szerokim zakresie 
regulacji mocy oraz ma dodatkowe zalety w porównaniu z klasyczną metodą PDM. 
Nowa metoda nie wymaga tak rozbudowanych układów sterowania, jak dla typowego 
PDM [36, 59, 60, 86, 91]. Układ sterowania nie wymaga zastosowania dodatkowego 
układu pamiętającego częstotliwość z chwili przed zatrzymaniem pracy falownika oraz 
układu zliczającego ilości półfal napięcia wyjściowego falownika. Kolejną zaletą jest 
łatwość adaptacji istniejących układów sterowania PFM do pracy zgodnie z nową meto-
dą (rys. 5.8b).  



96 

Opracowane nowe metody sterowania falownikiem rezonansowym zastosowanym 
do aktywacji tworzyw sztucznych oparte na modulacji PDM-PFM, z impulsową okre-
sową zmianą częstotliwości, charakteryzowały się doskonałymi własnościami ze wzglę-
du na jakość procesu technologicznego, jak również prostotę obwodu głównego i układu 
sterowania (tab. 5.1). Zapewniały także miękką komutację tranzystorów (ZVS). 

 
Tabela 5.1. Wybrane własności różnych metod sterowania szeregowym falownikiem rezonanso-

wym zastosowanym w aktywatorze folii z tworzywa sztucznego 

Cechy PWM PAM PFM PDM 
PDM-PFM 

wg  
[59, 60] 

Nowa PDM-PFM 
metoda 

1 
metoda 

2 
aktywacja z 

„małą” mocą, zła zła zła dobra dobra dobra dobra 

aktywacja z 
„dużą” mocą dobra dobra dobra dobra dobra dobra dobra 

zapobieganie 
przeskokowi / 

łukowi 
D < Dogr Ud < Uogr fs> fogr 

brak 
możli-
wości

(fs  >  fogr) 

miękka komu-
tacja  (ZVS) nie tak tak tak tak tak tak 

obwód  
główny prosty złożony prosty prosty prosty prosty prosty 

obwód  
sterowania prosty 

złożony (sterowanie 
prostownika lub 
przerywacza oraz 

falownika) 

prosty

złożony (dodatkowe 
układy liczące liczbę 
półfal napięcia wyj-
ściowego oraz pamię-
tające częstotliwość)

prosty prosty 

Zmienne z indeksem „ogr” to  wartości ograniczeń nałożone przez układ regulacji. 

5.3. Badania symulacyjne 
Badania symulacyjne przeprowadzono za pomocą programu TCAD. Porównanie 

wyników badań symulacyjnych z wynikami badań eksperymentalnych zamieszczono 
w podrozdziale 7.2.   

Parametry schematu zastępczego z rysunku 5.1b przyjęte do symulacji 
(uFal = ±Ud = ±500 V, Lr = 1,3 mH, C1 = 200,5 nF, C2 = 66,8 nF, Up = 550 V) odpowiada-
ły wartościom zmierzonym w układzie rzeczywistym urządzenia wyładowczego o mocy 
znamionowej 4 kW (oznaczonego numerem 1 w podrozdziale 7.2, dotyczącym badań 
eksperymentalnych). Z uwagi na obecność transformatora wysokiego napięcia (o prze-
kładni υ = 11,19) podane powyżej wartości sprowadzone były na stronę falownika. 
W modelu symulacyjnym założono pomijalny prąd magnesowania transformatora. Na 
wyjściu falownika dołączony był dodatkowy kondensator Cbl = 405 nF blokujący skła-
dową stałą napięcia wejściowego transformatora.  

Na rysunku 5.9a przedstawiono przebiegi wartości chwilowych napięć i prądów 
w układzie uzyskane symulacyjnie [91, 100]. Natomiast rysunek 5.9b ilustruje przebiegi 
napięć w układzie w funkcji ładunku. Zaznaczono przy tym charakterystyczne punkty 
odpowiadające „przejściom przez zero” fali prądów, napięć lub ładunków. Przebiegi te 
są analogiczne do przebiegów przedstawionych na rysunkach 5.2 i 5.3.  
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Rys. 5.9. Przebiegi napięć i prądów w układzie uzyskane w wyniku symulacji: a) w funkcji czasu, 
b) w funkcji ładunku 

 
Na rysunkach 5.10a, b, c przedstawiono wartości: mocy wyjściowej, prądu tranzy-

storów w chwili komutacji i amplitudy napięcia na kondensatorze C2 w funkcji często-
tliwości przełączeń fs dla różnych napięć zasilających falownik [91]. Na rysunku 5.10d 
przedstawiono wykresy tych samych zmiennych (odniesione do wartości bazowych: 
IB1 = Ud/ 1r / CL , PB1 = Ud

2/ 1r / CL ) w funkcji częstotliwości dla napięcia zasilające-
go falownik Ud = 300 V. Zaznaczono przy tym charakterystyczne częstotliwości obli-
czone z zależności (5.5), (5.6), (5.10) i (5.11). Płaski odcinek charakterystyki uC2(fs), 
równy wartości UC2m, zawarty jest między częstotliwościami granicznymi fsgr1 a  fsgr2  
zgodnie ze wzorami (5.10) i (5.11).  
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5.4. Podsumowanie rozdziału 
Autor dokonał opisu matematycznego układu złożonego z falownika, dławika do-

pasowującego, transformatora i komory wyładowczej. Wyznaczył analitycznie charakte-
rystyczne wartości napięć i częstotliwości, dla których możliwa jest praca tranzystorów 
jako łączników ZVS lub ZCS oraz dla których pojawiają się i gasną wyładowania sno-
piące.   

Schemat zastępczy komory wyładowczej, przedstawiony w [128], został przez  
autora zweryfikowany. Po identyfikacji parametrów elementów tego schematu wyzna-
czone zostały symulacyjnie rodziny charakterystyk układu (dla różnych napięć zasilają-
cych i częstotliwości przełączania tranzystorów) oraz porównane z uzyskanymi 
analitycznie i eksperymentalnie (podrozdz. 7.2). Modele symulacyjne oraz matematycz-
ne okazały się wystarczająco dobre do zastosowań praktycznych (podrozdz. 7.2). 

Wyznaczone analitycznie częstotliwości graniczne, przy których pojawia się prąd 
obciążenia nieliniowego (np. wyładowania w komorze aktywatora), zgodne są 
z częstotliwościami wyznaczonymi symulacyjnie (rys. 5.10d) i eksperymentalnie (pod-
rozdz. 7.2, rozbieżność kilka – kilkanaście %). Wyznaczenie parametrów obciążenia 
nieliniowego i mocy procesu na podstawie trajektorii u(q), wyznaczenie częstotliwości 
fsgr1, fsgr2, fsyn_min, fsyn_max, jak również znajomość kształtu charakterystyk z rysunków 5.10 
są bardzo istotne przy projektowaniu generatora. 

Autor opracował i zbadał różne sposoby sterowania falownikiem aktywatora 
(PWM, PFM, PAM, PDM i ich kombinacje, w tym nowe metody łączące modulację 
PDM z PFM).  
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6. METODY STEROWANIA SZEREGOWEGO FALOWNIKA  
REZONANSOWEGO SPEŁNIAJĄCE KRYTERIA 
PRZEŁĄCZANIA ZVS I ZCS  

W rozdziale przedstawiono różne metody sterowania szeregowym falownikiem re-
zonansowym. Zwrócono szczególną uwagę na możliwość pracy tranzystorów jako łącz-
ników miękko przełączających. Szczególnie istotne, ze względu na minimalizację strat 
komutacyjnych i możliwość pracy z wysokimi częstotliwościami przełączeń, będzie 
znalezienie takich metod sterowania, które umożliwią równoczesną pracę tranzystorów 
jako łączników ZVS i quasi-ZCS.  

Do często stosowanych metod sterowania szeregowego falownika rezonansowego 
należą (rys. 6.1): 
– modulacja częstotliwości (PFM) [71],  
– modulacja szerokości impulsów (PWM), 
– modulacja szerokości impulsów za pomocą przesunięcia fazowego sygnałów sterują-

cych poszczególne gałęzie mostka (ang. Phase-Shift,  PS-PWM,  Clamped-Mode 
Control) powodująca symetryczne „zerowanie” napięcia wyjściowego falownika 
(ang. Symmetrical Voltage Cancellation – SVC) [48]; modulacja ta nie jest stosowa-
na w półmostkach, 

– asymetryczne „zerowanie” napięcia wyjściowego falownika (ang. Asymmetrical 
Voltage Cancellation – AVC) [2, 9], nie jest stosowane w półmostkach, 

– asymetryczne zmiany współczynnika wypełnienia (ang. Asymmetrical Duty-Cycle – 
ADC [9, 42], Asymmetrical PWM) [44], 

– modulacja gęstości impulsów (PDM) wraz z jej odmianami określanymi jako różne 
warianty sterowania integracyjnego [64], 

– modulacja amplitudy (PAM), 
– kombinacje wyżej wymienionych metod. 

Na rysunku 6.1 przedstawiono typowe przebiegi dla wymienionych powyżej spo-
sobów sterowania, przy czym szczególnymi przypadkami modulacji AVC [2] są:  
PS-PWM (rys. 6.1d), ADC (rys. 6.1e), AVC1h (rys. 6.1f).  

Niektóre stwierdzenia przedstawione w literaturze dotyczącej falowników z szere-
gowym obwodem rezonansowym – zdaniem autora – wydają się nieprawdziwe lub 
słuszne, jedynie przy dodatkowych, niewymienionych założeniach. Należą do nich:  
1) przy modulacji PFM, aby tranzystory mogły  pracować jako łączniki ZVS, przełącza-
nie powinno odbywać się z częstotliwością większą od rezonansowej, 2) do obciążenia 
przekazywana jest energia z maksymalną mocą w przypadku, gdy następuje synchroni-
zacja napięcia i prądu wyjściowego falownika (jako uzasadnienie często podawano fakt, 
że nie występują stany, w których przewodzą diody zwrotne i energia nie jest zwracana 
do źródła), 3) przełączanie z częstotliwością synchronizacji fali prądu i napięcia (wystę-
pujące np. przy tzw. sterowaniu integracyjnym) gwarantuje minimalne straty komutacyj-
ne.  
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Rys. 6.2. Przykłady przebiegów napięcia i prądu wyjściowego falownika przy tzw. przełączaniu  

„krytycznym ZCS”   
 
W związku z powyższym autor postawił sobie za cel bardziej szczegółową analizę 

tych zagadnień. Przeprowadził analizę wpływu wartości i chwil występowania tzw. 
czasu martwego na procesy komutacyjne. Ponadto, dla różnych, wybranych sposobów 
sterowania wyznaczył za pomocą symulacji komputerowej wartości zmiennych sterują-
cych, dla których występuje maksymalna moc obciążenia oraz granica między komuta-
cją ZVS a ZCS. Wartości te porównane zostały z wartościami charakterystycznymi dla 
tych zmiennych (np. z częstotliwością rezonansową oraz drgań własnych, przesunięciem 
fazowym ϕst = π  itp.). Porównane zostały także charakterystyki falowników o identycz-
nych strukturach i parametrach obciążenia przy różnych sposobach sterowania. 
W znanej autorowi literaturze brak było takiego porównania. 

W rzeczywistych układach, przy synchronizacji podstawowej harmonicznej napię-
cia wyjściowego falownika oraz prądu, odstęp czasu (czas martwy) między załączaniem 
a wyłączaniem tranzystorów uniemożliwia występowanie komutacji miękkiej zarówno 
ZCS, jak i ZVS. W pobliżu chwil odpowiadających zerowym wartościom prądu obcią-
żenia następuje wielokrotna komutacja (tranzystor – dioda, dioda – dioda, dioda – tran-
zystor, rys. 6.2, tabela 6.1, lp. 5-9). 

O istnieniu tego problemu autor pisał w artykule [96], a zachodzące, analogiczne 
zjawiska (jak przy modulacji PWM) przedstawił w pracy [91]. Zdaniem autora nie po-
winno się tak sterować falownika rezonansowego. Tymczasem w wielu publikacjach 
opisane jest właśnie takie, niekorzystne sterowanie [45, 50].  

W publikacjach [120-122] (Nagai i inni) przedstawione zostały metody sterowania, 
które umożliwiają pracę dwóch tranzystorów mostka jako łączników ZCS oraz dwóch 
jako łączników ZVS. Jedna z przedstawionych metod, polegająca na jednoczesnej  
modulacji PS-PWM oraz Load-Adaptive PFM (LA-PFM), jest szczególnie ciekawa, 
ponieważ gwarantuje tzw. „krytyczne ZCS”. „Krytyczne ZCS” to wyłączanie jednego  
i załączanie drugiego tranzystora, tej samej dwuczłonowej gałęzi, przy symetrycznym 
„położeniu” czasu martwego względem chwili odpowiadającej zerowej wartości prądu 
obciążenia.  

Odnosząc się do publikacji [120] autor jest zdania, że zaprezentowany sposób ste-
rowania powinien być zmodyfikowany: czas martwy między stanami przewodzenia 
tranzystorów pracujących jako łączniki ZVS nie powinien być stały, lecz wyznaczany 
w układzie sterownika łącznika ZVS. Lepszym rozwiązaniem, zdaniem autora, jest więc 
kontrolowanie napięcia na łącznikach ZVS, zamiast ustalanie wartości czasu martwego. 
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Podobnie, zamiast utrzymywać „krytyczne ZCS”, należałoby nieznacznie zwiększyć 
częstotliwość, aby druga para tranzystorów pracowała w warunkach ZVS i quasi-ZCS.  
W takim przypadku uniknie się problemu związanego z przeładowaniem własnych po-
jemności tranzystorów.  

W artykułach [121, 122] pokazano przebiegi, dla których dwa tranzystory pracują 
jako łączniki ZVS, a pozostałe dwa jako łączniki ZVS i quasi-ZCS. Nie uwzględniono 
natomiast wpływu czasów martwych na pracę tych łączników i nie wyznaczono czasów 
wyprzedzenia wyłączania tranzystorów w stosunku do chwil odpowiadających zerowym 
wartościom prądu. Autor uważa, że przeprowadzenie bardziej szczegółowej analizy 
pracy falownika, wykorzystującego modulację PS-PWM i jednocześnie LA-PFM,  przy  
uwzględnieniu zjawisk komutacyjnych w gałęzi z łącznikami ZCS jest celowe. 

Analizując stan obecny wiedzy wybrane zostały następujące układy i metody ste-
rowania, które poddano dalszej, bardziej szczegółowej analizie pod względem możliwo-
ści zapewnienia równoczesnej pracy tranzystorów jako łączników ZVS i quasi-ZCS: 
– układy z odbiornikiem liniowym (Rac) oraz nieliniowym w postaci prostownika 

z filtrem (pojemnościowym lub indukcyjnym) oraz rezystorem (Rdc), układy z od-
biornikiem włączonym bezpośrednio oraz przez transformator,  

– praca falownika bez modulacji (lub z modulacją PDM) albo z jednoczesną modula-
cją PS-PWM i LA-PFM. 

 

6.1. Rodzaje komutacji 
W układzie falownika wyróżnić można rodzaje komutacji przedstawione w tabeli 6.1 

[96]. Przyjęto oznaczenia: T, D – tranzystor, dioda; →, ↕ – komutacja między elemen-
tami połączonymi równolegle, szeregowo; T → IFal = 0, D → IFal = 0 – prąd tranzystora 
(diody) zanika wraz z prądem wyjściowym falownika; IFal = 0 → T, IFal = 0 → D 
– prąd wyjściowy falownika zaczyna płynąć po załączeniu tranzystora (diody);  „+, –” – 
spełnienie (+)  lub nie spełnienie (–) warunków do pracy jako łącznika ZCS albo ZVS. 
Każdy z przypadków komutacji ↕ wiąże się z przeładowaniem pojemności złącz i ewen-
tualnie dodatkowych kondensatorów, jeśli są one dołączone. Komutacja T↕D przebiegać 
będzie z naturalnym przeładowaniem pojemności złącz, bez stresów prądowych. Nato-
miast przy komutacji D↕T występować będą stresy prądowe w elementach związane  
z impulsowym rozładowaniem pojemności oraz prądami wstecznymi diod zwrotnych.  

O tym, czy w danym przekształtniku można zastosować łączniki miękko przełącza-
jące decydują poniższe warunki [96]: 
1. Warunkiem koniecznym, aby dany łącznik w przekształtniku mógł pracować jako 

ZVS (ZCS), jest wystąpienie w czasie każdego cyklu pracy przynajmniej jednej ko-
mutacji oznaczonej w tabeli 6.1 symbolem „+” dla danego typu łącznika.   

2. Dany łącznik w przekształtniku nie może pracować jako ZVS (ZCS), jeśli zachodzi 
przynajmniej jedna komutacja spełniająca warunek oznaczony w tabeli 6.1 symbo-
lem „–” dla danego typu łącznika. 

3. Komutacje, które nie zostały oznaczone w tabeli 6.1 symbolem „+” ani „–”, mogą 
zachodzić przy pracy łączników jako ZVS lub ZCS. 

Warunki te zostały sprawdzone dla różnych sposobów sterowania falownikiem,  
a wyniki zamieszczone w załączniku 3. 
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Tabela 6.1. Możliwość pracy łączników jako miękko prze-
łączających w zależności od rodzaju komutacji 

Lp. Typ komutacji 
Możliwość pracy 

ZVS ZCS 

1 T→D  + 

2 D→T +  

3 T ↕ D  – 

4 D ↕ T –  

5 

T 
↕  T

 

T ↕ D, D ↕ D, D ↕ T – - 

6 T ↕ D, D→T + - 

7 T→D, D ↕ T – + 

8 T ↕  T – - 

9 T ↕  T optymalne +  

10 D ↕ D   

11 T→ IFal = 0  + 

12 IFal = 0 → T –  

13 D → IFal = 0   

14 IFal = 0 → D   

 
Na szczególną uwagę zasługuje komutacja T↕T. W zależności od wartości czasu 

martwego (między przewodzeniem jednego a drugiego tranzystora), jego występowania 
w stosunku do momentu odpowiadającego zerowej wartości prądu wyjściowego falow-
nika oraz pojemności tranzystorów i diod (wraz z dołączonymi kondensatorami) mogą 
zajść następujące przypadki: 
1. Tranzystor wyłącza się przed, a kolejny tranzystor załącza się po „przejściu przez 

zero” fali prądu wyjściowego falownika, następuje trzykrotne przeładowanie pojem-
ności łączników, w tym jedno związane ze stresem prądowym (D↕T) – niemożliwa 
jest praca tranzystorów jako łączników ZVS ani jako ZCS (tab. 6.1, lp. 5, rys. 6.3a). 

2. Komutacja rozpoczyna się i kończy przed osiągnięciem zerowej wartości przez prąd 
wyjściowy falownika, następuje naturalne przeładowanie pojemności łączników –
 możliwa jest komutacja ZVS (tab. 6.1, lp. 6, rys. 6.3b). 

3. Komutacja rozpoczyna się i kończy po „przejściu przez zero” fali prądu wyjściowe-
go falownika, występuje stres prądowy (D↕T) – możliwa jest komutacja ZCS 
(tab. 6.1, lp.7, rys. 6.3c). 

4. Komutacja rozpoczyna się przed chwilą odpowiadającą zerowej wartości prądu 
wyjściowego falownika, a kończy się po (tab. 6.1, lp. 8, rys. 6.3d) lub przed tą chwi-
lą (tab. 6.1, lp. 8, rys. 6.3e). W obu przypadkach następuje niepełne naturalne prze-
ładowanie pojemności elementów i stres prądowy spowodowany ich wymuszonym 
przeładowaniem – niemożliwa jest praca tranzystorów jako łączników ZVS ani jako 
ZCS. 

5.  Komutacja rozpoczyna się przed chwilą odpowiadającą zerowej wartości prądu 
wyjściowego falownika, a kończy się dokładnie w chwili, gdy napięcie na załącza-
nym elemencie i prąd wyjściowy osiągają wartość zero [66] (tab. 6.1, lp. 9, rys. 6.3f) 
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– możliwa jest komutacja ZVS, a prąd wyłączany przez tranzystor jest minimalny. 
Jest to przypadek optymalny, lecz trudny w realizacji praktycznej. 

 

 
Rys. 6.3. Przebiegi prądu i napięcia wyjściowego falownika (wyznaczone symulacyjnie) w zależ-

ności od czasu martwego i jego występowania w stosunku do chwili odpowiadającej ze-
rowej wartości prądu wyjściowego falownika oraz od zastępczej pojemności łączników  

 
Na rysunku 6.3 wykrzyknikami (!!!) zaznaczono przypadki niekorzystnego, impul-

sowego przeładowania pojemności własnych elementów półprzewodnikowych (i dołą-
czonych kondensatorów odciążających) oraz związanych z tym stresów prądowych. Jeśli 
jest zbyt duża pojemność złącz (i dodatkowych kondensatorów) lub zbyt późne rozpo-
częcie procesów komutacyjnych przez łączniki półprzewodnikowe, napięcie na załącza-
nym tranzystorze nie osiągnie wartości równej zeru. W tym przypadku najkorzystniej 
jest załączać kolejny tranzystor przy jego minimalnym napięciu, tj. w chwili, gdy prąd 
wyjściowy falownika równy jest zeru (rys. 6.3d).   

Sposób wyznaczenia czasu trwania naturalnego rozładowania pojemności związa-
nych z łącznikami falownika, który jest czasem trwania komutacji ZVS przedstawiono 
na rysunku 6.4. Na rysunku tym pokazano przebieg prądu i napięcia wyjściowego fa-
lownika przy dobroci obwodu rezonansowego Qac = 1. W rozważaniach, dla uproszcze-
nia przyjęto sinusoidalny kształt prądu wyjściowego falownika (krzywa 3). Już dla 
dobroci Qac = 2 rzeczywisty kształt prądu praktycznie nie odbiega od sinusoidy, a rze-
czywista i przybliżona wartość prądu w chwili komutacji różni się zaledwie o kilka 
procent w stosunku do amplitudy.  
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6.2. Metody sterowania szeregowego falownika rezonansowego  
zapewniające jednoczesną komutację ZVS i quasi-ZCS  
Prąd wyjściowy falownika dla układu mostkowego i obciążenia w obwodzie AC 

(bez prostownika wyjściowego) wyrażony jest przybliżoną zależnością [94]: 

   )sin( smFal tIi ω=        (6.1) 
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Ud  – napięcie zasilające falownik,  
Rac  – rezystancja obciążenia w obwodzie AC,  
Qac  – dobroć obwodu rezonansowego,  
ωs  – pulsacja odpowiadająca częstotliwości przełączania. 

Ładunek potrzebny do rozładowania pojemności łączników (dla założonego, sinu-
soidalnego prądu wyjściowego falownika, rys. 6.4, obszar 4) wynosi: 
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== ∫ ω      (6.2) 

gdzie:  tk1   – czas w chwili rozpoczęcia komutacji,  
 tk2   – czas zakończenia komutacji ZVS (w którym napięcie na załączanym łącz-

niku osiąga wartość równą zeru),  
 Csn   – sumaryczna pojemność złącz tranzystora, diody zwrotnej oraz równolegle 

dołączonego kondensatora.  
 

 
Rys. 6.4. Sposób wyznaczenia czasu trwania naturalnego rozładowania zastępczej pojemności 

łączników w szeregowym falowniku rezonansowym [111], przebiegi przy: a) komutacji 
ZVS, b) komutacji ZVS w warunkach optymalnych; 1, 2 – napięcie i prąd wyjściowy 
falownika, 3 – aproksymowany sinusoidą prąd wyjściowy falownika, 4 – ładunek zgro-
madzony w złączach (i dołączonych równolegle kondensatorach)  

 
Z zależności (6.2) wynika czas trwania komutacji ZVS (rys. 6.4a)  ∆tk = tk2 – tk1: 
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Dla optymalnego przypadku (tab. 6.1, lp. 9; rys. 6.3f, 6.4b), gdy napięcie na załą-
czanym tranzystorze oraz prąd wyjściowy falownika osiągają wartości równe zeru  
w chwili t = Ts/2, czas trwania komutacji wynosi:   









−−==−=∆ 12arccos1

22 m

dsn
s

s

s
woptk1opt

s
kopt I

UCTttTt ω
ω

  (6.4) 

Zależność (6.4) wskazuje także optymalną wartość czasu wyprzedzenia twopt wyłą-
czania tranzystora w stosunku do chwili odpowiadającej zerowej wartości prądu wyj-
ściowego falownika. Przy aproksymacji przebiegu prądu iFal w pobliżu t = Ts/2 funkcją 
liniową, równanie (6.4) przyjmuje postać:  

   
ms

dsn
woptkopt 2

I
UCtt

ω
≈=∆     (6.5) 

Ze wzorów (6.4) i (6.5) wynika, że czas wyprzedzenia wyłączania twopt zależy m.in. 
od obciążenia i częstotliwości przełączeń. Powinien być on na bieżąco wyznaczany 
przez układ sterowania falownikiem. Prostszym, aczkolwiek gorszym rozwiązaniem 
staje się przyjęcie czasu wyprzedzenia większego od optymalnego (6.5) dla założonego 
zakresu zmian obciążenia i częstotliwości. Częstotliwość przełączeń fs jest w tym przy-
padku od kilku do kilkanastu procent wyższa niż częstotliwość drgań własnych fwł ob-
wodu rezonansowego RacLrCr.  

Jeśli odbiornikiem dla szeregowego falownika rezonansowego jest prostownik 
z filtrem pojemnościowym, to rezystancja w obwodzie prądu przemiennego jest pomi-
jalna i przebieg prądu wyjściowego falownika dla częstotliwości przełączeń fs ≈ fwł ≈ f0 
praktycznie nie odbiega kształtem od sinusoidy. W celu osiągnięcia optymalnej komuta-
cji ZVS i quasi-ZCS należy zatem sterować falownik zgodnie z zależnością (6.4) lub 
(6.5), albo przyjąć przypadek gorszy, lecz prostszy w realizacji – stałą wartość czasu 
wyprzedzenia wyłączania wyznaczoną dla minimalnego założonego obciążenia. W tym 
przypadku niemożliwa jest praca tranzystorów falownika jako łączników ZVS w stanie 
jałowym. Amplituda prądu falownika przy odbiorniku będącym prostownikiem z filtrem 
pojemnościowym i rezystorem Rdc wynosi [112]:  

dc d
m Rdc

dc s 0 s 0 dc s 0

π 1 1 π 1
2 / 2 / 4 /

RU U
I I

R f f f f R f f
π

= = =         (6.6)    

gdzie: Rdc, URdc, IRdc  –  rezystancja, napięcie i prąd odbiornika w obwodzie DC za 
prostownikiem. 

Cechą charakterystyczną takiego falownika (z prostownikiem wyjściowym) jest 
impulsowy przebieg prądu falownika (rys. 2.6) dla fs < fwł ≈ f0 i rezystancji dołączonej do 
wyjścia prostownika [94]: 

0
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Ponadto dla tego zakresu obciążeń i częstotliwości napięcie na wyjściu prostowni-
ka jest stałe i równe napięciu wejściowemu falownika (rys. 2.6). Układ taki może być 
zatem stosowany w przekształtnikach DC/DC, zachowujących stały stosunek napięcia 
wyjściowego do wejściowego. Jeśli na wyjściu falownika znajdować się będzie trans-
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formator (rys. 6.5), to stosunek ten równy jest przekładni transformatora, a indukcyjno-
ści rozproszenia wykorzystane mogą być jako części składowe obwodu rezonansowego 
[107, 112]. Natomiast indukcyjność główna transformatora powoduje, że przez tranzy-
story płynie prąd magnesowania, niezależnie od tego czy układ jest w stanie jałowym, 
czy też obciążony rezystancją Rdc.  W odróżnieniu od układu i sposobu sterowania opi-
sanego w [66], gdzie praca optymalna możliwa jest jedynie dla prądów Im > ωsQac/2 =  
= ωsCsnUd, w układzie z rysunku 6.5 uzyskać można pracę tranzystorów jako łączników 
ZVS i quasi-ZCS także w stanie jałowym (Rdc→∞).  

 
Rys. 6.5.  Schemat ideowy szeregowego falownika rezonansowego z łącznikami ZVS i quasi-

ZCS, w którym elementami obwodów rezonansowych są indukcyjności rozproszeń i in-
dukcyjność główna transformatora 

 
Jak bardzo proces wyłączania tranzystorów zbliża się do idealnego ZCS zależy od 

wartości prądu magnesowania transformatora w chwili komutacji, a więc od tego, czy 
jest to transformator ze szczeliną powietrzną, czy też bez niej. Transformatory ze szcze-
liną powietrzną, to np. transformatory z obrotową częścią wtórną. Natomiast transforma-
tory z nieruchomą częścią wtórną mogą mieć szczelinę o pomijalnej szerokości. W tym 
przypadku można sterować tak tranzystory, aby pracowały jako łączniki ZVS, a wyłą-
czany przez nie prąd wynosił zaledwie kilka procent wartości prądu maksymalnego.  

Na rysunku 6.6 przedstawione zostały przebiegi prądów i napięć w układzie  
w przypadku transformatorów z różnymi wartościami prądów magnesujących uzyskane 
za pomocą symulacji. Wyniki badań eksperymentalnych tych układów zamieszczone 
zostały w podrozdziale 7.1.  

Na rysunku 6.6a przedstawiono przebiegi w układzie z transformatorem bez szcze-
liny [112], natomiast na rysunku 6.6b ze szczeliną powietrzną [107]. W układzie z trans-
formatorem bez szczeliny indukcyjności rozproszeń były około 10-krotnie mniejsze,  
a indukcyjność główna około 10-krotnie większa niż w przypadku transformatora ze 
szczeliną. Pojemności kondensatorów C2, C4 oraz C3 dobrano tak, aby częstotliwości 
pracy oraz czasy komutacji w obu przypadkach były zbliżone. Napięcie zasilające wy-
nosiło 300 V, a moc energii dostarczonej do rezystora Rdc była równa około 900 W.   

 W półokresie pracy układu wyróżnić można 4 przedziały czasowe (indeksy p1, p2, 
p3, p4 oznaczają przedziały 1, 2, 3 i 4). 

  W przedziale 1 załączony jest prostownik wyjściowy. Obwód rezonansowy, 
składający się z kondensatorów C2, C4 i indukcyjności rozproszenia L1σ i L’2σ , pobu-
dzony zostaje w chwili t0 poprzez załączenie tranzystora T1 (T2 w drugim półokresie). 
Ten obwód rezonansowy ma niewielką impedancję, która określa amplitudę prądu 
(o kształcie zbliżonym do sinusoidy). W przedziale 1 przez tranzystor płynie także prąd 
magnesowania transformatora, którego kształt zbliżony jest do trójkątnego.  

R 

R
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Rys. 6.6. Przebiegi prądów i napięć w układzie z rysunku 6.5 przy różnych wartościach indukcyj-

ności głównej transformatora (wyniki symulacji komputerowej): a) układ z transforma-
torem bez szczeliny powietrznej, b) układ z transformatorem ze szczeliną powietrzną 

 
Przedział 2. W chwili t1 prostownik wyjściowy blokuje się. Powstaje nowy obwód 

rezonansowy utworzony z kondensatora C2 i indukcyjności L1σ + Lµ (dla małych szcze-
lin L1σ + Lµ ≈ Lµ). Wartość prądu i1 transformatora oraz łącznika zwiększa się w przybli-
żeniu liniowo.  

Przedział 3. W chwili t2 wyłączony zostaje przewodzący tranzystor. Prąd magne-
sowania transformatora zaczyna płynąć przez kondensator ((C2C3/(C2 + C3)) ≈ C3.  
Przebiegi napięcia na kondensatorze C3 oraz na łącznikach zależą więc od prądu magne-
sowania w chwili t2 oraz od pojemności C3. Napięcie na łącznikach zmienia się w przy-
bliżeniu liniowo.  

Przedział 4. W momencie t3 zaczyna przewodzić prostownik wyjściowy, ponieważ 
wartość napięcia na jego wejściu przekracza wartość u’Rdc. Prąd tego prostownika jest 
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mały w porównaniu z prądem magnesowania, dlatego stromość narastania (opadania) 
napięcia na kondensatorze C3 jest praktycznie taka sama, jak w przedziale 3. Przedział 4 
trwa do chwili t4, w której napięcie na dotychczas nie przewodzącym tranzystorze osią-
gnie wartość równą zeru. W chwili t4 następuje załączenie tego tranzystora (ZVS).  

Sterując tranzystory tak, że czas t2 – t1 = 0, zostanie wyeliminowany przedział 2. 
Dobierając odpowiedni kondensator C3 uzyskuje się zamierzony czas narastania (opada-
nia) napięcia na tranzystorach i transformatorze. Jeśli dodatkowo t4 – t2  <<  t1 – t0 = T0p1/2, 
to Ts ≈ T0p1 (fs ≈ f0p1, częstotliwość przełączeń jest w przybliżeniu równa częstotliwości 
drgań własnych obwodu C2, C’4, L1σ, L’2σ ).  

Prąd przeładowujący kondensator C3 w przedziałach komutacji 3 i 4 wynosi [107]:  

))(4/( sµσ1dmaxµ fLLUI +≈    (6.8) 

Czas komutacji ZVS nie zależy od wartości napięcia zasilającego ani obciążenia 
[107] (pod warunkiem, że tranzystor nie został wyłączony przed końcem przedziału 1). 
Dla przeładowywania tego kondensatora prądem o stałej wartości Iµmax (6.8) czas ten 
wynosi [111]: 

s3µσ13maxµ3f24k )(4)/( fCLLUICtttt C +=∆==−=∆        (6.9) 

Regulacja napięcia (mocy) na wyjściu falownika w opisanych wyżej przypadkach 
odbywać się może za pomocą modulacji PAM (zmiana napięcia zasilającego falownik) 
lub różnych odmian modulacji PDM.  

Ciekawym sposobem sterowania falownikiem, w którym dwa tranzystory załączane 
są przy zerowym napięciu (ZVS), a pozostałe dwa przełączane są synchronicznie z falą 
prądu obciążenia (tzw „krytyczne ZCS”), jest jednoczesna modulacja PS-PWM i Lo-
ad-Adaptive PFM (LA-PFM) [121, 122]. W wymienionych publikacjach nie rozważono 
jednak doboru czasów martwych i czasu wyprzedzenia przełączania dwóch łączników 
tak, aby mogły one pracować jako łączniki ZVS i quasi-ZCS jednocześnie. Autor niniej-
szej rozprawy wykazał [96], że analogiczne przebiegi czasowe (oraz charakterystyki) 
uzyskuje się także przy jednoczesnym sterowaniu z niesymetryczną modulacją PWM  
(jak na rys. 6.16a) i LA-PFM. Dalsze rozważania dotyczyć więc będą obu sposobów 
sterowania: LA-PFM i PS-PWM  oraz LA-PFM i niesymetrycznego PWM. 

Sygnały sterujące tranzystory T1 i T2 są synchronizowane z falą prądu obwodu 
RLC (Load-Adaptive PFM). Dla dodatniej wartości prądu iFal załączony jest tranzystor 
T1, a dla ujemnej tranzystor T2 (rys. 6.12). Przy przyspieszonym wyłączaniu tych tran-
zystorów, w stosunku do fali prądu, tranzystory te mogą pracować jako łączniki ZVS  
i (prawie) ZCS jednocześnie. Optymalnym jest takie sterowanie tranzystorów T1 i T2, 
aby komutacja odbywała się tak, jak to pokazano na rysunkach 6.3f i 6.4b. Czas tw wy-
przedzenia wyłączania tych tranzystorów wyznaczyć można z zależności (6.1)-(6.5), 
przy czym inna będzie amplituda podstawowej harmonicznej napięcia wyjściowego 
falownika: 

d st
m
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UU =

ϕ
        (6.10) 

gdzie (zgodnie z rys. 6.7, 6.12 i 6.16): 
s

st s on2π ( )
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f t= −ϕ          (6.11) 
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dla modulacji LA-PFM i PWM (przy td = Ts/2) lub 
s

st s d2π
2
T

f t= −ϕ          (6.12) 

dla modulacji LA-PFM i PS-PWM. 
 

6.3. Charakterystyki szeregowych falowników rezonansowych 
przy różnych sposobach sterowania  
Przeprowadzono symulację pracy szeregowego falownika rezonansowego przy 

różnych, wybranych metodach sterowania, jak: modulacja częstotliwościowa (PFM), 
modulacja szerokości impulsów PWM oraz PS-PWM, równoczesne sterowanie PWM  
i Load-Adaptive PFM (PWM + LA-PFM, PS-PWM + LA-PFM). Na rysunku 6.7 przed-
stawiono przebiegi sygnałów sterujących tranzystorami falownika. Podrozdziały 6.3.1- 
-6.3.3 dotyczyły układów z odbiornikiem rezystancyjnym Rac (SL-SRI). W podrozdziale 
6.3.4 porównano wybrane charakterystyki układów z odbiornikiem Rac z charakterysty-
kami układów z odbiornikiem składającym się z prostownika, filtra pojemnościowego  
i rezystora Rdc (SL-SRC). Schematy ideowe rozpatrywanych obwodów głównych falowni-
ka były takie, jak na rysunku 6.1h. W podrozdziale 6.3.5 porównano natomiast wybrane 
charakterystyki falownika z odbiornikiem równoległym: z odbiornikiem rezystancyjnym 
Rac (PL-SRI) oraz odbiornikiem składającym się z prostownika, filtra indukcyjnego  
i rezystora Rdc (PL-SRC).  

Sposoby sterowania za pomocą zmiany napięcia zasilającego (PAM) oraz modula-
cji gęstości impulsów (PDM) mogą być zastosowane niezależnie od wyżej wymienio-
nych metod, przy czym napięcie na odbiorniku jest proporcjonalne do napięcia 
zasilającego oraz współczynnika wypełnienia dla modulacji PDM. W dalszych rozwa-
żaniach przyjęto, iż napięcie zasilające jest stałe, nieregulowane, a modulacja PDM nie 
występuje (lub współczynnik wypełnienia dla tej modulacji jest równy 1). Założono,  
że między stanem załączenia tranzystorów T1 a T2 (T3 a T4) w każdym z rozważanych 
przypadków występują czasy martwe. Czasy martwe są jednak dużo mniejsze od czasu 
trwania okresu i na rysunku 6.7 są niezauważalne. Podczas symulacji, przy wyznaczaniu 
charakterystyk ograniczono częstotliwość przełączeń tranzystorów do zakresu 0,5f0 < 
< fs < 2f0. Założono idealne łączniki – straty mocy czynnej w przekształtniku pominięto.  

Na rysunku 6.7a przedstawiono sygnały sterujące ST1– ST4 o wypełnieniu ton/Ts rów-
nym 50%. Między sygnałami sterującymi tranzystory T1 i T2 a T3 i T4 występuje stałe 
przesunięcie fazowe ϕst równe π (td = Ts/2). Regulacja mocy i napięcia na odbiorniku 
odbywać się może w wyniku zmiany częstotliwości przełączania łączników (PFM). 

Na rysunku 6.7b, c przedstawiono sygnały sterujące o wypełnieniu 50%. Regulacja 
mocy odbiornika odbywać się może za pomocą zmiany przesunięcia fazowego 
(PS-PWM) między sygnałami sterującymi tranzystory T1 i T2 a T3 i T4. Rysunek 6.7b 
dotyczy przypadku, gdy przesunięcie fazowe jest większe od π (td > Ts/2). Na rysunku 6.7c 
przedstawiono przypadek, gdy przesunięcie fazowe jest mniejsze od π (td < Ts/2). Czę-
stotliwość przełączania łączników może być stała lub może zmieniać się tak, aby gwa-
rantować załączanie i wyłączanie jednej pary tranzystorów (np. T1 i T2) przy prądzie 
równym lub bliskim zeru (LA-PFM).  
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Rys. 6.7. Sygnały sterowania tranzystorami w szeregowym falowniku rezonansowym przy róż-

nych sposobach sterowania: a) o wypełnieniu ton/Ts równym 50% i przesunięciu fazo-
wym ϕst = ωs·td = π, b), c) o wypełnieniu równym 50% i przesunięciu fazowym ϕst ≠ π, 
d) o wypełnieniu mniejszym od 50% i przesunięciu fazowym ϕst = π, e), f), g) o wypeł-
nieniu równym 50% dla pierwszej gałęzi falownika i wypełnieniu mniejszym od 50% 
dla drugiej gałęzi, przy różnych przesunięciach fazowych 

 
Na rysunku 6.7d przedstawiono sygnały sterujące o wypełnieniu mniejszym niż 

50% (PWM). Między sygnałami sterującymi tranzystory T1 i T2 a T3 i T4 występuje 
stałe przesunięcie fazowe równe π. Regulacja mocy odbywać się może, w tym przypad-
ku, przez zmianę współczynnika wypełnienia sygnałów sterujących. Położenie sygnałów 
sterujących poszczególne tranzystory jest centralne w każdym półokresie. Założono, że 
układ pracuje ze stałą częstotliwością.  

Na rysunku 6.7e, f, g przedstawiono sygnały sterujące tranzystory T1 i T2 o wy-
pełnieniu równym 50%. Natomiast wypełnienie sygnałów sterujących tranzystory T3  
i T4 jest mniejsze (lub równe) niż 50%. Regulacja mocy odbiornika odbywać się może 
w wyniku zmiany współczynnika wypełnienia sygnałów sterujących tranzystory T3 i T4. 
Częstotliwość regulowana jest w taki sposób, aby tranzystory T1 i T2 wyłączały i załą-
czały się przy prądzie równym (bliskim) zeru. Na rysunkach 6.7f i 6.7g przedstawiono 
szczególne przypadki, gdy: 1)  td = Ts/2 ,  2) td = Ts- ton. 

Dla każdej z wybranych metod sterowania przeprowadzono symulacje kompute-
rowe i przeanalizowano pracę układu z szeregowym odbiornikiem o następujących da-
nych: Ud = 300 V, Cr = 1 µF, Lr = 63,39 µH, Z0 = rr / CL  = 7,96 Ω, f0  = fr  = 20 kHz, 
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Z0 /Rac = 1 (Rac = 7,96 Ω; fwł = 17,31 kHz). Założono, że łączniki są idealne. Przebiegi 
wartości chwilowych prądów i napięć na łącznikach, uzyskane podczas symulacji, po-
zwoliły zidentyfikować rodzaje komutacji (zgodnie z tabelą 6.1) i ich kolejność nastę-
powania (załącznik 3). Pozwoliło to określić, czy możliwa jest miękka komutacja oraz 
jej rodzaj (ZVS czy ZCS).  

W celu porównania własności układu, przy różnych sposobach sterowania, przed-
stawiono przebiegi wartości chwilowych prądów i napięć oraz charakterystyki względ-
nych wartości: maksymalnego prądu tranzystora Imax/IB, mocy odbiornika P/PB = Id/IB, 
prądu w chwili załączenia lub wyłączenia tranzystora Ikom/IB oraz maksymalnego  
prądu tranzystora w stosunku do prądu średniego na wejściu falownika 
Imax/Id = (Imax/IB)/(P/PB) w funkcji zmiennej sterującej (częstotliwości, przesunięcia 
fazowego lub współczynnika wypełnienia). Charakterystyki te pozwalają określić miej-
sca maksymalnego obciążenia tranzystora, maksymalnej mocy dostarczonej do odbior-
nika oraz minimalnego obciążenia tranzystora w stosunku do mocy odbiornika. 
Pozwalają także określić, w jakich zakresach zmiennej sterującej poszczególne łączniki 
mogą pracować jako łączniki ZVS lub ZCS. Jako wartości odniesienia przyjęto:  
IB = Ud/Z0 = 37,7 A, PB = Ud

2/Z0 = 11,3 kW.  

6.3.1. Regulacja mocy za pomocą zmiany częstotliwości przełączania  
tranzystorów 

Sygnały sterowania tranzystorów przy regulacji częstotliwościowej przedstawiono 
na rysunku 6.7a, natomiast na rysunku 6.8 typowe przebiegi napięcia i prądu łącznika 
Q1 (tranzystora T1 oraz diody D1) przy różnych częstotliwościach fs przełączeń. 
W rozpatrywanym przedziale częstotliwości oraz dla danej dobroci prąd obciążenia jest cią-
gły. Rodzaje procesów komutacyjnych zachodzących w układzie zestawiono w tabeli Z3.1 
(załącznik 3). 

 

     
Rys. 6.8. Przebiegi napięcia i prądu wyjściowego falownika oraz napięcia i prądu łącznika Q1 

(tranzystora T1 i diody D1) przy różnych częstotliwościach fs przełączeń tranzystorów 
w stosunku do częstotliwości drgań własnych obwodu RLC (wyniki symulacji):  
a) fs < fsyn = fwł , b)  fs ≈ fsyn = fwł, c)  fs > fsyn = fwł ; Qac = 1 
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Dla częstotliwości fs< fsyn (rys. 6.8a) zachodzi komutacja T→D, a następnie nieko-
rzystna komutacja D ↕ T. Możliwa jest praca tranzystorów jako łączników ZCS.  

Na rysunku 6.8b przedstawiono przebiegi prądów i napięć falownika przy pracy 
z częstotliwością równą częstotliwości drgań własnych. W rzeczywistości czasy martwe 
powodują, że sytuacja, w której fs = fsyn, jest niekorzystna. Jest ona opisana szczegółowo 
w podrozdziale 6.2. Zazwyczaj tranzystory przełączają się krótko przed lub za „przej-
ściem przez zero” fali prądu i wówczas, przy analizie procesów komutacyjnych, należy 
rozpatrywać przypadek fs < fsyn = fwł  lub fs > fsyn = fwł . Zgodnie z zależnościami (6.4), 
(6.5) można tak sterować falownikiem, aby zachodziła optymalna komutacja tranzysto-
rów, tzn. aby wyłączanie ich odbywało się przy możliwie najmniejszym prądzie (quasi-
ZCS) gwarantującym komutację ZVS.  

Dla częstotliwości fs > fsyn = fwł zachodzi komutacja D→T, a następnie T ↕ D. Moż-
liwa jest praca tranzystorów jako łączników ZVS. Przy włączeniu kondensatorów rów-
nolegle z tranzystorami (jako układów odciążających) procesy komutacyjne zachodzą 
praktycznie bezstratnie.  

Na rysunku 6.9 przedstawione zostały charakterystyki względnych wartości: mak-
symalnego prądu tranzystora, prądu komutowanego oraz mocy. Z rysunków 6.8 i 6.9 
wynika, że: 
– przełączanie z częstotliwością fs ≈ fsyn = fwł, pomimo braku przedziałów czasowych,  

w których energia zwracana jest do źródła zasilającego, wiąże się z przepływem prą-
du tranzystora o największej wartości szczytowej (krzywa 1), 

– maksymalna moc czynna odbiornika występuje przy przełączaniu z częstotliwością 
rezonansową fs ≈ fr = f0 (krzywa 2), 

– szczytowy prąd tranzystora odniesiony do prądu średniego na wejściu przekształtni-
ka Imax /Id jest najmniejszy przy częstotliwości fs nieco większej od fr = f0 (krzywa 3, 
ok. fs/f0 = 1,2; 1,1; 1,05  dla Z0 /Rac = 0,5; 1; 2), w tych warunkach istnieje także moż-
liwość pracy tranzystorów jako łączników ZVS (krzywa 4), 

– prąd komutowany przez tranzystory jest równy zeru dla częstotliwości przełączania 
równej częstotliwości synchronizacji, która równa jest, w tym przypadku, częstotli-
wości drgań własnych  fwł obwodu RLC (krzywa 4). 

 
Rys. 6.9. Wykresy wartości względnych prądów i mocy (wyniki symulacji) przy sterowaniu czę-

stotliwościowym przy Z0 /Rac=1; 1 – Imax /IB, 2 – P/PB, 3 – Imax /Id , 4 – Ikom /IB 
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6.3.2. Regulacja mocy za pomocą zmiany przesunięcia fazowego  
między sygnałami sterującymi tranzystory    

Każdy z tranzystorów przewodzi przez pół okresu pracy falownika. Regulacja mo-
cy za pomocą zmiany przesunięcia fazowego odbywać się może przy stałej lub zmiennej 
częstotliwości przełączania fs. Przesunięcie fazowe ϕst = 2πfs td sygnału sterującego ST3 
(ST4) w stosunku do sygnału ST1 (ST2) może przyjmować wartości z przedziału 0...2π 
(rys. 6.7b, c). Kształt napięcia wyjściowego jest falą prostokątną o modulowanej szero-
kości (PS-PWM) lub o modulowanej szerokości i zależnej od obciążenia częstotliwości 
(PS-PWM + LA-PFM). Taki sposób sterowania powoduje, że występują tylko stany 
przewodzenia diagonalnego typu tranzystor – tranzystor lub zwarciowego. Nie ma prze-
działów czasowych, w których energia z obwodu RLC zwracana jest do źródła zasilają-
cego. W rozpatrywanych przypadkach prąd obciążenia był ciągły.  

 
Regulacja za pomocą zmiany przesunięcia fazowego przy stałej częstotliwości  
przełączania 

Przyjęcie stałej częstotliwości przełączania fs = fr = f0 umożliwia regulację mocy 
wyjściowej falownika w najszerszych granicach. Wynika to bezpośrednio z rysunku 6.9, 
gdzie przy stałym przesunięciu fazowym ϕst = π, dla fs / f0 = 1 funkcja P/PB osiąga mak-
simum (krzywa 2).  

Rysunek 6.10a ilustruje, który z tranzystorów może pracować jako łącznik ZVS, 
a który jako ZCS, w zależności od wartości przesunięcia fazowego ϕst. Jeśli przesunięcie 
fazowe ϕst jest dostatecznie bliskie π, a więc jeśli |π – ϕst| < ∆ϕst, to wszystkie tranzysto-
ry mogą pracować jako łączniki ZVS. (Kąt ∆ϕst określa granicę, przy której wszystkie 
łączniki mogą pracować jako ZVS.) Typy procesów komutacyjnych zachodzących  
w układzie dla |π – ϕst| > ∆ϕst zestawiono w załączniku 3 (tab. Z3.2). Wartość ∆ϕst  
(rys. 6.10a) zależy od dobroci obwodu RLC i maleje ze wzrostem dobroci. Dla dużych 
dobroci obwodu wartość ∆ϕst jest pomijalna.  

 

 
Rys. 6.10.  Możliwość pracy tranzystorów jako łączników ZVS lub ZCS (wyniki symulacji)  

w zależności od przesunięcia fazowego ϕst  przy fs / f0 = 1: a) przebiegi sygnałów ste-
rujących, b) przebiegi napięć i prądów w falowniku  przy Z0 /Rac = 1 i przesunięciu fa-
zowym ϕst = 2π fs td < π – ∆ϕst  sygnału sterującego ST3 w stosunku do sygnału ST1  

 
Na rysunku 6.10b przedstawiono przebiegi napięć i prądów łączników oraz napię-

cia i prądu wyjściowego falownika dla  Z0 /Rac = 1, przy wartości przesunięcia fazowego 
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ϕst = 2π fs td < π – ∆ϕst sygnału sterującego ST3 w stosunku do sygnału ST1. Przebieg 
napięcia wyjściowego jest przebiegiem modulowanym (PS-PWM), a współczynnik 
wypełnienia równy jest D = td /Ts dla 0 < td < Ts /2 oraz D = (Ts - td ) /Ts dla 
Ts /2 < td < Ts. Charakterystyki układu w funkcji przesunięcia fazowego przedstawiono 
na rysunku 6.11.  
 

 
Rys. 6.11.  Wykresy wartości względnych prądów, mocy oraz współczynnika wypełnienia (wyni-

ki symulacji) w funkcji przesunięcia fazowego ϕst = 2π fs td, przy fs = f0  i  Z0 /Rac = 1;  
1 – Imax /IB, 2 – P/PB, 3 – Imax /Id, 4 – Ikom /IB, 5 – D 

 
Z przeprowadzonych badań symulacyjnych oraz rysunku 6.11 wynika, że: 

– minimum funkcji Imax /Id wystąpiło przy przesunięciu fazowym ϕst  równym π (krzy-
wa 3), 

– maksimum funkcji Imax /IB, P/PB,  D wystąpiło przy przesunięciu fazowym ϕst  rów-
nym π (krzywe 1, 2, 5), 

– prąd komutowany przez łączniki Q1 oraz Q2 osiąga minimum (wartość zero) dla 
przesunięcia fazowego ϕst = π – ∆ϕst  (krzywa 4), 

– przebieg funkcji Ikom /IB dla łączników Q3 i Q4 (nie pokazany na rys. 6.11) jest sy-
metrycznym obrazem tejże funkcji (krzywej 4) dla łączników Q1 i Q2, osią symetrii 
jest pionowa prosta przechodząca przez punkt ϕst = π, 

– wartość ∆ϕst zmniejsza się wraz ze wzrostem dobroci obwodu RLC.   

Charakterystyczną cechą tego układu jest to, że pracując ze stałą częstotliwością 
przełączania tranzystorów zapewnia ich pracę z miękką komutacją i umożliwia regulację 
mocy wyjściowej w szerokim zakresie, przy czym dwa z tranzystorów pracują jako 
łączniki ZVS, a kolejne dwa jako ZCS.  

 
Regulacja za pomocą zmiany przesunięcia fazowego przy zmiennej częstotliwości 
przełączania 

Sygnały sterujące tranzystory T1 i T2 są synchronizowane z falą prądu obwodu 
RLC (Load-Adaptive PFM). Dla dodatniej wartości prądu iFal załączony jest tranzystor 
T1, a dla ujemnej tranzystor T2. Przypadek idealnej synchronizacji fali napięcia na 
łącznikach Q1 i Q2 (diody D1 i D2 nie przewodzą), przy pominięciu czasu martwego, 
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przedstawiony jest na rysunku 6.12. Szczegółowa analiza uwzględniająca wpływ czasu 
martwego na procesy komutacyjne została przeprowadzona w podrozdziale 6.2. Zgodnie 
z zależnościami (6.4), (6.5) i (6.10)-(6.12) można tak sterować falownikiem, aby zacho-
dziła optymalna komutacja tranzystorów T1 i T2, tzn. aby wyłączanie ich odbywało się 
przy możliwie najmniejszym prądzie (quasi-ZCS), gwarantującym komutację ZVS.  

 

 
Rys. 6.12.  Przebiegi sygnałów sterujących (a), napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu 

wyjściowego falownika (b, c – wyniki symulacji), dla  Z0  /Rac = 1, fs /f0 = var przy 
różnych wartościach przesunięcia fazowego ϕst = 2π fs td sygnału sterującego ST3  
w stosunku do sygnału ST1: b) π < ϕst < 2π, c) 0 < ϕst  < π 

 
Tranzystory T3 i T4 przełączane są z tą samą częstotliwością, co tranzystory T1  

i T2. Każdy z tranzystorów wysterowany jest przez pół okresu pracy falownika. Regula-
cja mocy odbywa się w wyniku zmiany przesunięcia fazowego sygnałów sterowania 
tranzystorów T3 i T4 w stosunku do sygnałów sterowania T1 i T2 (rys. 6.7b, c). Prze-
bieg napięcia wyjściowego jest przebiegiem modulowanym (PS-PWM + LA-PFM),  
a współczynnik wypełnienia równy jest D = td /Ts dla 0 < td < Ts /2 oraz D = (Ts – td ) /Ts 
dla  Ts/2 < td < Ts. Przy przesunięciu fazowym między sygnałem sterującym ST1 (ST2)  
a ST3 (ST4) równym π tranzystory falownika przełączają się z częstotliwością równą 
częstotliwości drgań własnych obwodu RLC. 

Przy przesunięciu fazowym ϕst  = 2π fs td < π  sygnału sterującego ST3, w stosunku 
do sygnału sterującego ST1 (rys. 6.12a, c), łączniki Q3 i Q4 (T3 + D3, T4 + D4) mogą 
pracować jako łączniki ZVS. Komutacje zachodzą zgodnie z sekwencją: D3→T3, 
T3↕D4, D4→T4, T4↕D3, analogicznie do przedstawionych w tabeli Z3.3 z załącznika 3. 
Spełniona jest przy tym zależność  fs > fwł .  

Przy przesunięciu fazowym ϕst = 2π fs td > π (rys. 6.12a, b) łączniki Q3 i Q4 mogą 
pracować jako łączniki ZCS. Komutacje zachodzą zgodnie z sekwencją: T3→D3, 
D3↕T4, T4→D4, D4↕T3 (jak w tab. Z3.3). Spełniona jest przy tym zależność  fs < fwł .  

Na rysunku 6.13 przedstawiono wykresy wartości względnych prądów i mocy oraz 
współczynnika wypełnienia w funkcji częstotliwości względnej. Z rysunku tego wynika, że:  
– maksimum funkcji Imax /IB oraz D (krzywe 1 i 5) występuje przy przełączaniu  

z częstotliwością  fs = fwł, odpowiada to granicy między pracą łączników Q3 i Q4 ja-
ko ZCS a ZVS, prąd komutowany jest zerowy, a przesunięcie fazowe ϕst = π, 

– minimum funkcji Imax /Id oraz maksimum funkcji P/PB (krzywe 3 oraz 2) występuje 
przy fs = fr = f0. 
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Rys. 6.13.  Wykresy wartości względnych prądów, mocy i współczynnika wypełnienia (wyniki 

symulacji) w funkcji częstotliwości względnej fs /f0 przy sterowaniu PS-PWM + 
+ LA-PFM i przy Z0 /Rac = 1; 1 – Imax/IB, 2 – P/PB, 3 – Imax/Id, 4 – Ikom/IB, 5 – D 

 
Charakterystyczną cechą tego układu jest to, że regulując moc wyjściową w szero-

kim zakresie zapewnia się pracę tranzystorów z miękką komutacją, przy czym dwa  
z tranzystorów mogą pracować w optymalnych warunkach z punktu widzenia minimali-
zacji strat komutacyjnych (tzn. wyłączanie ich odbywa się przy możliwie najmniejszym 
prądzie quasi-ZCS gwarantującym komutację ZVS).  

6.3.3. Regulacja mocy za pomocą modulacji szerokości impulsów  
oraz modulacji częstotliwości  

Kształt impulsów sterujących o regulowanej szerokości (PWM) przedstawiony zo-
stał na rysunku 6.7d. W odróżnieniu od pozostałych, analizowanych przypadków  
w falowniku nie ma stanów zwarciowych obwodu RLC, występują natomiast stany 
przewodzenia diagonalnego tranzystorów i diod (rys. 6.14). Podczas przewodzenia diod 
część energii zmagazynowanej w elementach L i C wraca do źródła zasilającego. Mogą 
więc stany bezprądowe występować częściej niż przy modulacji PS-PWM realizowanej 
za pomocą zmiany przesunięcia fazowego sygnałów sterujących. W układzie zachodzą 
procesy komutacyjne scharakteryzowane w tabeli Z3.4 (zał. 3). Zarówno dla prze-
odzenia impulsowego, jak i ciągłego występują procesy komutacyjne dyskwalifikujące 
pracę łączników jako miękko przełączających. W związku z powyższym charakterystyki 
układu przy modulacji PWM (jak na rys. 6.7d i 6.14) nie zostały przedstawione.  

Sygnały sterujące tranzystory przy regulacji przez modulację szerokości impulsów 
oraz modulację częstotliwości (PWM + LA-PFM) przedstawiono na rysunkach 
6.7e, f, g. Rysunek 6.7e dotyczy przypadku ogólnego, natomiast pozostałe dwa przy-
padków szczególnych: td = Ts/2 oraz td = Ts – ton (rys. 6.7f, g). Sygnały sterujące tranzy-
story T1 i T2 są synchronizowane z falą prądu obwodu RLC (Load-Adaptive PFM). Dla 
dodatniej wartości prądu iFal załączony jest tranzystor T1, a dla ujemnej tranzystor T2. 
Zgodnie z zależnościami (6.4), (6.5) i (6.10)-(6.12) można tak sterować falownikiem, 
aby zachodziła optymalna komutacja tranzystorów T1 i T2, polegająca na wyłączaniu 
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ich przy możliwie najmniejszym prądzie (quasi-ZCS) gwarantującym komutację ZVS. 
Sygnały sterujące tranzystory T3 i T4 mają wypełnienie mniejsze lub równe 50%. Wy-
pełnienie to ma wpływ na częstotliwość fali prądu obwodu rezonansowego. Przy takim 
sterowaniu nie występują etapy przewodzenia diagonalnego diod zwrotnych. Występują 
natomiast stany przewodzenia diagonalnego tranzystorów oraz stany zwarciowe tranzy-
stor – dioda.  

 

 
Rys. 6.14. Przebiegi napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu wyjściowego falownika dla 

modulacji PWM, fs /f0 = 1:  a) D = ton/Ts = 0,3, Z0  /Rac = 1, prąd wyjściowy falownika 
impulsowy, b) D = ton /Ts = 0,3, Zf /Rac = 2, prąd wyjściowy falownika ciągły 

 
Modulacja PWM + LA-PFM, przypadek ogólny. Sposób sterowania tranzysto-

rów przedstawiono na rysunku 6.7e. Takiemu sterowaniu odpowiadają przebiegi napięć 
i prądów poszczególnych łączników przedstawione na rysunku 6.15. W tabeli Z3.5 (zał. 3) 
zestawione zostały rodzaje komutacji. Ponadto wykazano brak możliwości pracy łącz-
ników Q3 i Q4 jako miękko przełączających. Wyeliminowanie komutacji twardych 
(oznaczonych w tabeli Z3.5 znakiem „–”) możliwe jest przez przesunięcie sygnału steru-
jącego tranzystory Q3 i Q4, co pokazano na rysunkach 6.7f oraz 6.7g.  

 

 
Rys. 6.15.  Przebiegi napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu wyjściowego falownika dla 

modulacji PWM + LA-PFM, przypadek ogólny; fs / f0 = 1,04, D = (ton /Ts) = 0,25, 
td = 5,7 µs, Z0 /Rac = 1  
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Modulacja PWM + LA-PFM, td = Ts/2. Sposób sterowania tranzystorów T3 i T4 
przedstawiony został na rysunku 6.7.f. Odpowiadają jemu przebiegi z rysunku 6.16a. 
Sygnały sterujące tranzystory T3 i T4 przesunięte zostały tak, że nie ma przerwy między 
końcem sygnału sterującego ST1 (ST2) a początkiem sygnału ST3 (ST4). Spowodowało to 
wyeliminowanie niektórych etapów pracy i procesów komutacyjnych. W tabeli Z3.6 
(zał. 3) zestawiono zostały rodzaje komutacji oraz określono możliwości pracy łączni-
ków jako miękko przełączających. W tym przypadku możliwa jest praca łączników Q3  
i Q4 jako łączników ZVS.  
 

 
Rys. 6.16 Przebiegi napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu wyjściowego falownika 

(wyniki symulacji) dla modulacji PWM + LA-PFM: a) td = Ts /2, fs / f0 = 1,46, 
D = ton /Ts = 0,21, Z0 /Rac = 1,  b) td = Ts – ton,   fs/f0 = 0,6,  D = ton/Ts = 0,31,  Z0 /Rac = 1 

 
Przebiegi prądów i napięć w układzie przy sterowaniu PWM + LA-PFM przy  

td = Ts/2 są takie same jak przy sterowaniu za pomocą zmiany przesunięcia fazowego, 
przy zmiennej częstotliwości przełączania (rys. 6.12c). Analogicznie, charakterystyki 
układu odpowiadają charakterystykom uzyskanym przy sterowaniu za pomocą zmiany 
przesunięcia fazowego dla fs > fwł, w obszarze oznaczonym Q3, Q4 – ZVS (rys. 6.13). 

Modulacja PWM + LA-PFM, td = Ts – ton. Sposób sterowania tranzystorów T3  
i T4 przedstawiony został na rysunku 6.7g. Odpowiadają jemu przebiegi z rysunku 6.16b. 
W tabeli Z3.7 (zał. 3) zestawiono rodzaje komutacji oraz określono możliwości pracy 
łączników jako miękko przełączających. Przesunięcie sygnałów sterujących tranzystory 
T3 i T4 jest takie, że czas przerwy i czas przewodzenia tranzystora T3 (T4) równy jest 
okresowi pracy falownika ( td + ton = Ts ). Spowodowało to wyeliminowanie niektórych 
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etapów pracy i procesów komutacyjnych. W tym przypadku możliwa jest praca łączni-
ków Q3 i Q4 jako łączników ZCS. Przebiegi prądów i napięć w układzie przy sterowa-
niu PWM + LA-PFM dla td = Ts – ton są takie same, jak przy sterowaniu za pomocą 
zmiany przesunięcia fazowego i zmiennej częstotliwości przełączania (rys. 6.12b). Ana-
logicznie, charakterystyki układu odpowiadają charakterystykom uzyskanym przy ste-
rowaniu za pomocą przesunięcia fazowego dla fs < fwł, w obszarze oznaczonym Q3, Q4 
– ZCS (rys. 6.13). 

6.3.4. Porównanie wybranych charakterystyk szeregowych falowników 
rezonansowych z odbiornikiem szeregowym  

W podrozdziale przedstawiono analizę porównawczą wybranych charakterystyk 
szeregowych falowników rezonansowych z szeregowymi odbiornikami: układu z od-
biornikiem rezystancyjnym Rac (rys. 6.17a) oraz układu z odbiornikiem w postaci pro-
stownika z filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc (rys. 6.17b). Porównanie dotyczyło 
charakterystyk względnych mocy i względnych prądów przy różnych sposobach stero-
wania (rys. 6.7). Na rysunkach z charakterystykami zaznaczono zakresy zmiennej steru-
jącej, w których łączniki pracować mogą z miękką komutacją typu ZVS lub ZCS. 

 

 
Rys. 6.17.  Struktury porównywanych układów: a) z odbiornikiem rezystancyjnym, b) z odbior-

nikiem składającym się z prostownika z filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc 
 
Przyjęto wartości rezystancji odbiornika Rdc = (π2/8)Rac ≈ 1,23Rac zgodnie z rozwa-

żaniami prowadzonymi w podrozdziale 2.2.2. Założono dobroć Qac = Z0 /Rac= 2, co 
gwarantowało ciągły prąd w obwodzie rezonansowym dla wszystkich analizowanych 
przypadków. 

Modulacja PFM. Na rysunkach 6.18a i 6.18b przedstawiono charakterystyki  
uzyskane przy modulacji częstotliwościowej. Rysunek 6.18a dotyczy odbiornika rezy-
stancyjnego Rac – układ bez prostownika, natomiast rysunek 6.18b odbiornika z pro-
stownikiem, filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc. Kształty charakterystyk są 
zbliżone, przy czym:  
– dla odbiornika Rac granica między warunkami do komutacji typu ZCS a warunkami 

do komutacji ZVS („granica ZCS/ZVS”, synchronizacja fali prądu i napięcia) wystę-
puje przy częstotliwości drgań własnych obwodu RacLrCr (fsyn = fwł), 

– dla odbiornika z prostownikiem granica ZCS/ZVS występuje przy częstotliwości 
drgań własnych obwodu nietłumionego LrCr (fsyn =  f0 = fr).  
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Rys. 6.18. Porównanie charakterystyk szeregowego falownika rezonansowego przy różnych 

sposobach modulacji i różnych odbiornikach: a), b) modulacja PFM, c), d) modulacja 
PS-PWM, ϕst = 2π fs td , fs = f0 ,  e), f) modulacja PS-PWM + LA-PFM, a), c), e) od-
biornik rezystancyjny Rac, b), d), f) odbiornik składający się z prostownika, filtra po-
jemnościowego i rezystora Rdc; 1 – Imax /IB,  2 – P/PB,  3 – Imax /Id, 4 – Ikom /IB, 5 – D,  
Z0 /Rac=2  
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Modulacja PS-PWM. Na rysunkach 6.18c oraz 6.18d  przedstawione są charakte-
rystyki uzyskane przy zmianach przesunięcia fazowego sygnałów sterujących tran-
zystory dla stałej częstotliwości przełączania. Rysunek 6.18c dotyczy odbiornika 
rezystancyjnego Rac, natomiast rysunek 6.18d  dotyczy odbiornika w postaci prostowni-
ka z filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc. Kształty charakterystyk są zbliżone, przy 
czym:  
– dla odbiornika rezystancyjnego Rac granica ZCS/ZVS występuje przy przesunięciu 

fazowym ϕst sygnałów sterujących o kąt π – ∆ϕst, ze wzrostem dobroci Z0 /Rac kąt  
∆ϕst  dąży do zera, 

– dla odbiornika z prostownikiem granica ZCS/ZVS występuje przy przesunięciu sy-
gnałów sterujących o kąt π. 

Modulacja PS-PWM + LA-PFM. Na rysunku 6.18e przedstawiono charaktery-
styki uzyskane przy zmianach przesunięcia fazowego sygnałów sterujących tranzystory 
(PS-PWM) przy zmiennej częstotliwości przełączania (fs = fsyn = var, LA-PFM) dla 
odbiornika rezystancyjnego Rac. Rysunek 6.18f  natomiast przedstawia te charakterystyki 
dla odbiornika w postaci prostownika z filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc. 
Kształty charakterystyk są zbliżone, przy czym:  
– dwa tranzystory (np. T1 i T2) przełączają się synchronicznie; zgodnie z zależno-

ściami (6.4), (6.5), (6.10)-(6.12) można tak sterować falownikiem, aby zachodziła 
optymalna komutacja tych tranzystorów,  

– dla odbiornika Rac, dla tranzystorów (T3 i T4), granica ZCS/ZVS występuje przy 
częstotliwości fs = fwł (drgań własnych obwodu RacLrCr) i wypełnieniu D = 50%, 

– dla odbiornika z prostownikiem granica ta występuje przy częstotliwości fs = f0 
(drgań własnych obwodu nietłumionego LrCr), 

– w obu przypadkach współczynnik wypełnienia przy synchronizacji przełączania 
tranzystorów T3 i T4 z falą prądu osiąga maksimum i jest bliski 0,5.  

Wyniki badań przedstawione powyżej, a w szczególności granice możliwości za-
stosowania łączników typu ZCS i ZVS przy modulacji PFM, pokrywają się z wynikami 
zamieszczonymi na rysunku 2.12. 

6.3.5. Porównanie wybranych charakterystyk szeregowych falowników 
rezonansowych z odbiornikiem równoległym  

Przedstawione w rozdziale 6 metody sterowania zastosowane mogą być także  
do sterowania falownikiem szeregowym z odbiornikiem równoległym. Przy metodach, 
w których zmianie ulega częstotliwość przełączeń (PFM, PWM + LA-PFM, PS-
PWM + LA-PFM), częstotliwość synchronizacji może zostać odczytana z charaktery-
styki przedstawionej na rysunku 3.9, dla określonej dobroci obwodu RLC. Dla modula-
cji PFM z charakterystyk tych określić można także częstotliwość, przy której występuje 
maksimum mocy dla danej dobroci.  

Na rysunku 6.19 przedstawiono przykładowe charakterystyki uzyskane symulacyj-
nie. Dane do symulacji były takie same jak przy symulacjach falownika obciążonego 
szeregowo, przy czym  charakterystyki na rysunku 6.19a dotyczą przypadku odbiornika 
rezystancyjnego Rac i dobroci Qac =Rac/Z0 = 5. Dla odbiornika z prostownikiem (rys. 
6.19b), zgodnie z rozważaniami przeprowadzonymi w podrozdziale 3.2.2 przyjęto 
(1,23Rdc)/Z0 = 5. Charakterystyki zamieszczone na rysunkach 6.19a oraz 6.19b mają 
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bardzo zbliżone kształty. Częstotliwości synchronizacji oraz częstotliwości dla maksi-
mum mocy odpowiadają częstotliwościom zamieszczonym na charakterystykach przed-
stawionych na rysunku 3.9. Należy zauważyć, że w odróżnieniu od falownika 
szeregowego obciążonego szeregowo z prostownikiem wyjściowym i filtrem pojemno-
ściowym, w falowniku szeregowym z odbiornikiem równoległym i prostownikiem  
z filtrem indukcyjnym częstotliwości synchronizacji nie są równe częstotliwości drgań f0 
nietłumionego obwodu LrCr. 

 

  
Rys. 6.19.  Wykresy wartości względnych prądów i mocy (wyniki symulacji) w funkcji częstotli-

wości względnej fs /f0 przy modulacji PFM i odbiorniku równoległym: a) odbiornik 
rezystancyjny Rac, b) odbiornik w postaci prostownika z filtrem indukcyjnym i rezy-
storem Rdc; 1 – Imax/IB,2 – P/PB, 3 – Imax/Id, 4 – Ikom/IB 

 
 Z uwagi na analogiczne przebiegi prądów i napięć oraz kształt charakterystyk po-

dobny do charakterystyk falownika z odbiornikiem szeregowym (w szczególności dla 
Qac >> 1) zaniechano dalszego opisu zjawisk w falowniku szeregowym z odbiornikiem 
równoległym.   

 

6.4. Podsumowanie rozdziału 
W rozdziale przedstawiono różne sposobu sterowania szeregowym falownikiem 

rezonansowym oraz scharakteryzowano procesy komutacji tranzystorów i diod w tym 
falowniku. Określono, w jakich zakresach zmiennej sterującej (częstotliwości, przesu-
nięcia fazowego lub współczynnika wypełnienia) poszczególne łączniki mogą pracować 
jako łączniki ZVS lub ZCS.  

Podano zależności matematyczne, które powinny być spełnione, aby przełączanie 
tranzystorów było optymalne: 
– dla odbiornika rezystancyjnego, jak i odbiornika składającego się z prostownika  

z filtrem (indukcyjnym lub pojemnościowym) i rezystorem,  
– dla obciążenia z transformatorem (indukcyjność główna pełni rolę wstępnego obcią-

żenia i umożliwia komutację optymalną także dla stanu jałowego), 
– dla przebiegów o modulowanej częstotliwości i szerokości impulsów.     
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Określono sposoby sterowania falownikiem umożliwiające regulację mocy przy 
pracy: 
– dwóch tranzystorów przełączających miękko w warunkach optymalnych ze względu 

na minimalizację strat komutacyjnych (ZVS i quasi-ZCS), 
– dwóch pozostałych tranzystorów z komutacją miękką ZVS albo ZCS. 

Porównano własności układu przy różnych sposobach sterowania: 
– przedstawiono przebiegi wartości chwilowych prądów i napięć oraz charakterystyki 

względnych wartości: maksymalnego prądu tranzystora Imax/IB, mocy odbiornika 
P/PB = Id/IB, prądu w chwili załączenia lub wyłączenia tranzystora Ikom/IB oraz mak-
symalnego prądu tranzystora w stosunku do prądu średniego na wejściu falownika 
Imax/Id  w funkcji zmiennej sterującej, 

– określono warunki maksymalnego obciążenia tranzystora, maksymalnej mocy od-
biornika oraz minimalnego obciążenia tranzystora w stosunku do mocy odbiornika. 

W szczególności wykazano, że dla falownika z szeregowym odbiornikiem: 
– maksimum mocy odbiornika rezystancyjnego Rac występuje dla częstotliwości prze-

łączeń  równej częstotliwości rezonansowej, niezależnie od sposobu sterowania, 
– praca z częstotliwością fs ≈ fwł , pomimo braku przedziałów czasowych, w których 

energia zwracana jest do źródła zasilającego, wiąże się z przepływem prądu tranzy-
stora o największej wartości szczytowej; dla odbiorników Rac w tych warunkach nie 
występuje jednak maksymalna moc, 

– granica między warunkami dla komutacji ZVS a ZCS występuje przy częstotliwości: 
-  fs = fwł  i odbiorniku Rac,  
-  fs = fr = f0 i odbiorniku z prostownikiem, filtrem pojemnościowym i rezystorem Rdc.   
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7. BADANIA  EKSPERYMENTALNE   

W rozdziale przedstawiono opracowane przez autora układy eksperymentalne  
z tranzystorowymi, szeregowymi falownikami rezonansowymi. Celem badań tych ukła-
dów było wykazanie możliwości wykorzystania zjawisk rezonansowych do poprawy 
warunków pracy elementów półprzewodnikowych przekształtnika i wybranych parame-
trów przekształcanej energii elektrycznej (jak np. sprawności energetycznej, oddziały-
wania na sieć zasilającą) lub jakości procesu technologicznego.  

Celem badań eksperymentalnych było także potwierdzenie wybranych (spośród 
opisanych wcześniej) zależności matematycznych, modeli symulacyjnych i metod:  
– ograniczenia ustępliwości charakterystyk wyjściowych, prądowo-napięciowych,  
– minimalizacji prądu łączników,  
– sterowania, spełniającego kryteria miękkiego przełączania, a w szczególności jedno-

czesnego przełączania ZVS i quasi-ZCS,  
– sterowania spełniającego kryteria miękkiego przełączania przy jednoczesnej popra-

wie jakości procesu technologicznego (aktywacji tworzyw),  
– opisu matematycznego zjawisk przy obciążeniu nieliniowym o charakterze ogranicz-

nika napięcia. 

Układy eksperymentalne, ze względu na specyfikę ich budowy, różnić się mogły  
w szczegółach w porównaniu z układami opisanymi w poprzednich rozdziałach.  
W związku z powyższym, dla układów eksperymentalnych zamieszczono w niniejszym 
rozdziale bardziej szczegółową, poszerzoną analizę ich działania. Opis opracowanych  
i zastosowanych przez autora podczas badań układów sterowania łącznikami miękko 
przełączającymi przedstawiono w załączniku 5. 

Znaczna część spośród opisanych poniżej układów eksperymentalnych znalazła za-
stosowanie przemysłowe. 

 

7.1. Szeregowy falownik rezonansowy z łącznikami ZVS i quasi-ZCS  
w układzie przekształtnika DC/DC   
W podrozdziale przedstawiono opracowane (i wdrożone) przez autora przekształt-

niki rezonansowe DC/DC [6, 77-79, 82, 107-109, 112, 117, 164], których tranzystory 
(wraz z układami sterowania) w znacznym stopniu jednoczą zalety łączników załączają-
cych przy zerowym napięciu (ZVS) i łączników wyłączających przy zerowym prądzie 
(ZCS). Punktem wyjścia do opracowania tych przekształtników była analiza prac [32, 
56, 150-152].  

Omawiane przekształtniki mają takie cechy charakterystyczne, jak szeregowy fa-
lownik rezonansowy z odbiornikiem szeregowym, z prostownikiem i filtrem pojemno-
ściowym (rozdz. 2). Różnią się jednak od typowego falownika szeregowego tym, że 
wykorzystano w nich dodatkowo indukcyjność główną transformatora do wspomagania 
procesów komutacyjnych (podrozdz. 6.2). Układy te łączą zatem w sobie cechy falow-
nika szeregowego i tzw. bieguna rezonansowego. Z uwagi na różnice w budowie i dzia-
łaniu, w porównaniu z typowym falownikiem szeregowym, przeprowadzono bardziej 
szczegółową analizę procesów. Wyniki analizy porównano z wynikami symulacji i ba-
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dań eksperymentalnych. Analiza ta dotyczyła układu z transformatorem bez szczeliny 
powietrznej (o względnie małej wartości prądu magnesowania) oraz ze szczeliną 
(o względnie dużej wartości prądu magnesowania, z obrotową częścią wtórną do bez-
stykowego transferu energii) [107-109].  
 

Przekształtnik DC/DC z transformatorem bez szczeliny powietrznej 

Poniżej opisano zalety układu rezonansowego o miękko przełączających tranzysto-
rach w porównaniu z układem o komutacji twardej.  

Konwencjonalny przekształtnik DC/DC w układzie półmostkowym z twardo prze-
łączającymi tranzystorami (rys. 7.1a) zamieniony został w układ o miękko przełączają-
cych tranzystorach (rys. 7.1b). W tym celu dodano kondensator C1 i zmodyfikowano 
pojemność elementu C2. Oba przekształtniki porównane zostały pod względem strat 
mocy, charakterystyk zewnętrznych, doboru elementów oraz poziomu generowanych 
zaburzeń radioelektrycznych.  

 Kondensator C1 wraz z indukcyjnościami rozproszeń transformatora tworzy szere-
gowy obwód rezonansowy. Natomiast pojemność kondensatora C2 dobrano tak, aby 
zmniejszyć stromości narastania/opadania napięcia na łącznikach do założonych warto-
ści. Przedstawiony na rysunku 7.1b układ sterowany jest w ten sposób, że łączniki załą-
czają się przy niewielkim napięciu (kilka V) i wyłączają się w chwili, gdy wartość prądu 
zbliżonego kształtem do sinusoidy jest bliska zeru. W porównaniu z układem wyjścio-
wym (rys. 7.1a) uzyskuje się zwiększenie sprawności i zmniejszenie poziomu genero-
wanych zaburzeń radioelektrycznych, co wykazano doświadczalnie. 

    

 
Rys. 7.1. Badane układy przekształtników półmostkowych oraz schematyczne przebiegi napięć  

i prądów: a) przekształtnik półmostkowy z tranzystorami przełączającymi twardo (t-PP),  
b) przekształtnik półmostkowy z tranzystorami przełączającymi miękko (m-PP) 



128 

Założono, że tranzystory przełączają się z taką częstotliwością fs oraz przekształt-
nik jest obciążony w taki sposób, że prąd płynący przez prostownik wyjściowy jest im-
pulsowy. Warunki te określa zależność (2.12a) lub (2.12b). 

Schemat zastępczy układu (z rys. 7.1b) przedstawiony jest na rysunku 7.2. Wszyst-
kie parametry elementów sprowadzono na stronę pierwotną transformatora (wielkości 
z indeksem prim). Dla uproszczenia analizy założono, że struktura przedstawiona 
na rysunku 7.1b zasilana jest z dwóch źródeł o napięciu UZ (CZ → ∞, Ud = 2UZ ). Pomi-
nięto także spadki napięcia na elementach półprzewodnikowych. Założono przy tym, że 
napięcie wyjściowe w czasie trwania jednego cyklu pracy nie zmienia się (C → ∞) oraz 
C2 << C1. W czasie trwania połowy cyklu pracy wyróżnić można 4 przedziały czasowe, 
w których topologia układu pozostaje stała (rys. 7.3, układ z transformatorem bez szcze-
liny powietrznej). Zgodnie ze schematem zastępczym (rys. 7.2) przekształtnik opisać 
można zależnościami od (7.1) do (7.9) [117]: 
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Rys. 7.2.  Schemat zastępczy przekształtnika półmostkowego z łącznikami miękko przełączającymi  
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Rys. 7.3. Przebiegi prądów (i1, im) i napięć (uC1, uC2) w układzie z transformatorem bez szczeliny 

powietrznej 
 
Równanie (7.1) spełnione jest tylko wtedy, gdy prostownik wyjściowy jest w stanie 

przewodzenia. Ponadto, równania (7.3) nie uwzględnia się, gdy oba tranzystory T1 i T2 
są zablokowane.  

W celu uproszczenia opisu zjawisk we wspomnianych powyżej 4 przedziałach 
(stanach) pracy należy pominąć rezystory przedstawione na rysunku 7.2. Wtedy, przy 
pominięciu spadków napięcia na elementach półprzewodnikowych, zgodnie ze wzorem 
(2.9), napięcie wyjściowe uo = Uo równe jest napięciu wejściowemu UZ [150]. Często-
tliwości rezonansowe obwodów powstałych w poszczególnych stanach pracy, jak rów-
nież amplitudy wybranych prądów i napięć, przy pominięciu rezystancji i spadków 
napięcia na elementach półprzewodnikowych, zestawiono w tabeli 7.1. Przyjęto przy 
tym, że Lm >> Lσ = L1σ + L’2σ, C1 >> C2, T01/2 >> tp + tf. Indeksy przy zmiennych  
w tabeli 7.1 przyjęto tak, aby określały numer stanu pracy przekształtnika. Czasy tp oraz  
tf, zaznaczone na rysunku 7.3, oznaczają odpowiednio czas między blokowaniem się 
diod prostownika wyjściowego a wyłączeniem się tranzystora oraz czas opadania napię-
cia na tranzystorze, który ma zostać załączony. 

W stanie 1 załączony jest prostownik wyjściowy. Obwód rezonansowy, składający 
się z kondensatora C1 i indukcyjności rozproszenia transformatora, pobudzony zostaje 
poprzez załączenie tranzystora T1. Obwód ten ma niewielką impedancję falową, która 
określa amplitudę prądu (o kształcie zbliżonym do sinusoidy) w transformatorze. Po-
nieważ Lm >> L1σ + L’2σ, zatem wpływ prądu magnesowania na prąd obwodu rezonan-
sowego jest pomijalny. W chwili t1 prostownik wyjściowy blokuje się i rozpoczyna się 
stan 2. Powstaje nowy obwód rezonansowy utworzony z kondensatora C1 i bardzo dużej 
indukcyjności głównej Lm transformatora. Wartość prądu im transformatora oraz tranzy-
stora zwiększa się w przybliżeniu liniowo. W chwili t2 wyłączony zostaje tranzystor T1  
i rozpoczyna się stan 3. Prąd magnesowania transformatora zaczyna płynąć przez kon-
densator C2 i przeładowuje go w obwodzie Lm, L1σ, C2. Przebiegi napięcia na kondensa-
torze C2 oraz na łącznikach zależą od prądu magnesowania w chwili t2 oraz od 
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pojemności C2. Przebiegi te nie zależą od prądu obciążenia. Ponieważ powstały obwód 
rezonansowy ma dużą wartość impedancji oraz niską częstotliwości drgań własnych, 
napięcie na łącznikach zmienia się w przybliżeniu liniowo.  

 
Tabela 7.1. Wielkości charakterystyczne dla czterech stanów pracy 

Stan Częstotliwość  
rezonansowa 

Impedancja  
obwodu  

rezonansowego 

Amplituda prądu 
 transformatora 

Amplituda 
napięcia na  

kondensatorze 

1 1σ01 /1 CL=ω  
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3 2m03 /1 CL=ω  

(7.10c) 

2m03 / CLZ =

(7.11c) 
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4 2σ04 /1 CL=ω  

(7.10d) 

2σ04 / CLZ =

(7.11d) 

)4/( smZ1max4 fLUI =  

(7.12d) 

 
W momencie t3 zaczyna przewodzić prostownik wyjściowy (stan 4), gdyż wartość 

napięcia na transformatorze równa uC2 przekracza wartość uo’. Napięcie łączników wy-
nosi wówczas UC1max. Prąd płynący w indukcyjności rozproszenia L1σ ładuje w dalszym 
ciągu  kondensator C2 przez prostownik wyjściowy. Napięcie na tranzystorze, który ma 
zostać załączony, zmniejsza się (obwód rezonansowy L1σ i L’2σ, C2 ). Minimalna war-
tość tego napięcia (przy uwzględnieniu zależności z tabeli 7.1) wynosi: 

Q min 1max 1max 4 04CU U I Z= −     (7.14) 

przy czym: 
sZ11sZs1max1 /)/)(4/1()'4/(2/)/'(5,0 fUPCCRTUTCIUC ===   (7.15) 

W chwili  t4 zostaje załączony tranzystor T2 rozpoczynając stan pracy 1 (dla dru-
giego półokresu cyklu pracy). 

Przebiegi prądów i napięć z rysunku 7.3 wskazują, że opisany przekształtnik za-
chowuje się jak szeregowy falownik rezonansowy. Stan 4 trwa bardzo krótko. Często-
tliwość przełączeń można zatem wyznaczyć z czasu przeładowania kondensatora C1 
(stan 1), czasu tp (stan 2) oraz czasu przeładowania kondensatora C2 (stan 3): 

)]π(2/[1)](2[/1/1 pf1σ04ss ttCLttTf ++≈−==          (7.16) 

Ponieważ w stanie 2 nie odbywa się transport energii do wyjścia układu, czas tp 
powinien być możliwie krótki. Ponadto, maksymalna częstotliwość przełączeń zależna 
jest od pojemności kondensatora C2, którą dobiera się z uwagi na ograniczenie stromo-
ści narastania (opadania) napięcia na łącznikach, a więc ze względu na ograniczenie 



131 

poziomu zaburzeń radioelektrycznych. Częstotliwość f01 = ω01/2π  zależy od indukcyjno-
ści rozproszenia transformatora i pojemności kondensatora C1. 
Napięcia i prądy tranzystorów. W celu porównania obu przekształtników  
(z łącznikami o komutacji twardej i miękkiej) przeprowadzono porównanie wartości 
prądów i napięć na tych elementach. Przy pominięciu prądu magnesującego, czasów tp  
i tf oraz strat mocy, porównać można w prosty sposób przebiegi prądów w tych łączni-
kach. W tym celu wprowadzono parametr λ (będący odwrotnością względnej częstotliwo-
ści przełączania fs/f0 z poprzednich rozdziałów): 

s01 / ff=λ     (7.17) 

W poniższych rozważaniach założono, że tranzystory przełączać się mogą z czę-
stotliwością fs, zarówno większą, jak i mniejszą od f01. Przy fs < f01 i spełnieniu zależno-
ści (2.13a) lub (2.13b) przepływ prądu szeregowego obwodu rezonansowego 
przerywany jest przez prostownik wyjściowy. Prąd ten jest impulsowy. Odpowiada to 
pracy układu w obszarze ograniczonym linią fgr,  przedstawionym na rysunku 2.12. 
Przy  fs  > f01 dla dowolnych wartości dobroci Qdc = Z01/Rdc prąd w obwodzie rezonanso-
wym jest ciągły.   

 Na rysunku 7.4a przedstawiono przebiegi prądów w idealnych łącznikach, przy 
uwzględnieniu powyższych założeń, w zależności od wartości parametru λ. W tabeli 7.2 
natomiast zestawiono wartości prądu tranzystorów: maksymalnego ITmax , wyłączanego 
ITwył i skutecznego ITeff  (w zależności od λ). Wartości tych prądów zostały odniesione 
do sprowadzonego, wyjściowego prądu średniego Io’. Wyniki uzyskane z równań  
z tabeli 7.2 przedstawiono na rysunku 7.4b. Dodatkowo na rysunku tym przedstawiono 
wyniki uzyskane symulacyjnie, przy uwzględnieniu rezystancji oraz prądu magnesujące-
go. Można zauważyć dużą zbieżność wyników w interesującym nas zakresie względ-
nych częstotliwości przełączeń λ. Jeśli częstotliwość rezonansowa f01 równa jest zeru 
(przypadek graniczny, układ z rys. 7.1a), to wartość prądu wyłączanego przez tranzystor 
jest równa podwójnej wartości średniej prądu wyjściowego. Przy wzroście częstotliwo-
ści f01 prąd wyłączany przez tranzystor maleje. Maksymalny prąd tranzystora początko-
wo maleje i osiąga minimum przy λ ≈ 0,8 (fs/f01 = 1,25), a następnie szybko wzrasta. 
Podobnie, wartość skuteczna prądu tranzystora osiąga minimum dla λ ≈ 0,8. Obciążenie 
prądowe tranzystora miękko przełączającego (w falowniku rezonansowym) jest mniej-
sze niż tranzystora przełączającego twardo, przy odpowiednim doborze względnej czę-
stotliwości przełączeń. Przebieg charakterystyki ITwył(λ) z rysunku 7.4b odpowiada 
fragmentowi przebiegu Ikom z rysunku 6.18b, przy czym prąd ITwył wyznaczony symula-
cyjnie i eksperymentalnie (rys. 7.9) nie osiąga wartości równej zeru z uwagi na obecność 
prądu magnesującego. Wartości napięć na tranzystorach w obu układach są takie same. 

Napięcie i prąd kondensatora C1. Wartości maksymalnego napięcia na kondensa-
torze C1 wyznaczyć można z zależności 7.15. Wartość maksymalnego prądu tego kon-
densatora równa wartości maksymalnej prądu tranzystora wynika z równań 
zamieszczonych w tabeli 7.2 (λ ≥ 1) lub z tabeli 7.1. Należy stwierdzić, że dla badanego 
laboratoryjnie przekształtnika rezonansowego (PN = 3,5 kW, fs = 22 kHz) iloczyn prądu 
maksymalnego i napięcia maksymalnego kondensatora C1 wynosił zaledwie 20% mocy 
wyjściowej układu. Iloczyn ten zmniejsza się wraz ze zmniejszeniem indukcyjności 
rozproszenia transformatora.  
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Rys. 7.4. Przebieg prądu (a) oraz charakterystyki obciążenia tranzystora (b) w zależności od λ:  

ITwył – prąd wyłączany przez tranzystor, ITmax – wartość maksymalna prądu  tranzystora, 
ITeff – wartość skuteczna prądu tranzystora, IM – amplituda prądu o kształcie sinusoidal-
nym 

 
Tabela 7.2. Wartości prądów tranzystorów odniesione do średniego,  sprowadzonego prądu wyj-
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Napięcia i prądy transformatora, indukcja w rdzeniu. Przebiegi prądów i na-
pięcia uzwojenia pierwotnego transformatora w układzie z miękką komutacją, uzyskane 
w wyniku symulacji, przedstawiono na rysunku 7.5 Symulowana była praca rzeczywi-
stego układu przy maksymalnym obciążeniu i czasie tp = 0. Prąd magnesowania przed-
stawiony został w powiększeniu.  

 

 
Rys. 7.5.  Przebiegi napięcia i prądu transformatora, w układzie z miękką komutacją tranzystorów, 

uzyskane na drodze symulacji przy tp= 0; P = Pmax = 3,5 kW, Lm = 5,3 mH, Lσ = 16,3 µH, 
C1 = 4,7 µF, C2 = 4,7 nF 

 
Wartość skuteczną prądu uzwojenia pierwotnego (oraz wtórnego sprowadzonego 

na stronę pierwotną), przy pominięciu prądu magnesującego, wyznaczyć można  
z poniższych zależności: 
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Są to zależności wynikające bezpośrednio z równań (7.18b), (7.19c) oraz (7.20c) 
przy uwzględnieniu, że przez tranzystor prąd płynie tylko w jednym półokresie, a przez 
transformator w obu półokresach cyklu pracy układu. Jeśli tranzystory przełączają się ze 
względną częstotliwością 1≈λ , wówczas można przyjąć, że I1eff = 1,11.I'. Na rysunku  
7.6 przedstawiono zależność wartości skutecznej prądu transformatora (przy pominięciu 
prądu magnesującego) w funkcji względnej częstotliwości  λ. 
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Rys. 7.6. Wartość skuteczna prądu transformatora odniesiona do średniego prądu wyjściowego  

w funkcji częstotliwości względnej λ  
 
Innym ważnym parametrem transformatora jest iloczyn przekroju rdzenia s i liczby 

zwojów uzwojenia pierwotnego z1 (lub wtórnego sprowadzonego na stronę pierwotną). 
Wyznaczyć go można z ogólnej zależności:  

t
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gdzie um jest napięciem na indukcyjności głównej Lm transformatora. 

Po pominięciu strat mocy oraz wpływu prądu magnesującego na wartość napięcia kon-
densatora C1, założeniu liniowego przeładowania kondensatora C2 (stan 3) i uwzględnieniu  
oznaczeń jak na rysunku 7.7, przyrost indukcji  ∆B (w czasie Ts/2) wynosi: 
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Przy uwzględnieniu, że ta + tb = tf oraz wyżej wymienionych uproszczeń można 
wykazać, że: 
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Maksymalna indukcja w rdzeniu transformatora Bmax nie powinna przekraczać wartości 
indukcji nasycenia Bnas. Przy symetrycznym magnesowaniu transformatora przyrost indukcji 
∆B = 2Bmax. Stąd, przy założonej wartości Bmax i uwzględnieniu, że T01/2 + tp + tf = 
= Ts/2 = 1/2fs otrzymano: 
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Rys. 7.7. Przebiegi wartości chwilowych prądu oraz napięć transformatora (wyniki symulacji) 

 
Z zależności (7.21a, b) oraz (7.25) wynika, że dla 1≈λ  gabaryty transformatora, 

dla układu z miękką komutacją tranzystorów, mogą być mniejsze o kilka procent od 
gabarytów transformatora w układzie z komutacją twardą o piłokształtnym przebiegu 
prądu. 

Sterowanie łącznikami. W ogólnym przypadku sterowanie przekształtnika po-
winno zapewnić symetryczne namagnesowanie transformatora, a przez to stabilną pracę 
układu. Wpływ sposobu sterowania na pracę układu badano za pomocą symulacji kom-
puterowej. Wybrane algorytmy sterowania sprawdzono eksperymentalnie. Badano przy 
tym kombinację następujących warunków załączenia (WZ) z warunkami wyłączenia 
(WW) [79]: 

 Warunki załączenia:  
WZ1: dla Q1, Q2: ( uQ < Uzał)      (7.26)  
WZ2: dla Q1: (uQ1 < Uzał ^ i1 > 0) v (uQ1 < 0) (7.27a)  

 dla Q2: (uQ2 < Uzał ^ i1 < 0) v (uQ2 < 0) (7.27b)  
 Warunki wyłączenia   

WW1: ( |i2| < I2wył) ^ (t > Tsmin/2) (7.28)  
WW2: ( |i2| < I2wył) ^ (im > Imwył) (7.29)  
WW3: ( |i2| < I2wył) ^ ( atu >∫ dm ) (7.30) 

WW4: (t > Ts/2) (7.31)  
WW5: (im > Imwył) (7.32)  

gdzie: uQ1, uQ2, um – napięcie na łącznikach (tranzystorach i diodach) oraz napięcie na 
indukcyjności Lm transformatora, i2, im – prąd uzwojenia wtórnego oraz prąd magnesują-
cy, t – czas od chwili wyłączenia dowolnego z tranzystora,  Uzał, I2wył, Imwył, Tsmin, Ts, a –
parametry ustawiane w układzie  regulacji, przy których następuje załączenie (wyłącze-
nie) tranzystorów (wartości: napięcia na tranzystorze, prądu uzwojenia wtórnego, prądu 
magnesowania, minimalnego okresu przełączeń, okresu przełączeń). 
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Warunki załączenia odpowiedzialne są za pracę tranzystorów zbliżoną do pracy 
łączników ZVS. Warunek WZ1 jest najprostszy. Minimalna wartość napięcia na tranzy-
storze, osiągana w sposób naturalny, rośnie ze wzrostem prądu obciążenia (7.14). War-
tość Uzał powinna gwarantować pracę przekształtnika przy maksymalnym obciążeniu. 
Układ jest odporny na przeciążenia i zwarcia. Przeciążenie (zwarcie) powoduje,  
że napięcie na tranzystorach nie osiąga założonej wartości (Uzał) i wówczas następuje 
„zerwanie” drgań (rys. 7.8a). Warunek WZ2 powoduje, że tranzystory załączają się  
w momencie, gdy napięcie na nich osiągnie minimum (rys. 7.8b). Wartość Uzał decyduje 
w tym przypadku jedynie o chwili zerwania drgań na skutek przeciążenia (zwarcia). 
Warunek ten jest najkorzystniejszy ze względu na minimalizację strat przy załączaniu  
(i tak bardzo małych). Wymaga on jednak dodatkowych czujników prądu. Ponadto jest 
on dość trudny do spełnienia z uwagi na opóźnienia w układzie sterowania.  

 
Rys. 7.8. Przebiegi prądów i napięć w układzie (wyniki symulacji): a) „zerwanie” drgań na skutek 

przeciążenia, b) załączenie tranzystora przy uQ = UQmin, c) zmiana stromości napięcia 
uC2 w przedziale 3, d) „zerwanie” drgań wywołane składową stałą w prądzie  im;  
u [V], 8·i1 [A], 200·im [A] 

 
Warunki wyłączenia odpowiedzialne są za pracę tranzystorów zbliżoną do pracy 

łączników ZCS oraz za stabilną pracę układu. Warunek WW1 powoduje wyłączenie 
tranzystora w chwili, gdy prąd obwodu rezonansowego C1 – L1σ – L'2σ – ...  jest dosta-
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tecznie mały (dla I2wył = 0 tranzystory wyłączają jedynie prąd równy im). Minimalizacji 
ulega czas trwania przedziału 2, w którym nie występuje ani transport energii, ani kształ-
towanie prądów lub napięć na elementach. Część warunku t  > Tsmin/2  zapewnia pracę 
przekształtnika w stanie jałowym. Praca z tym warunkiem powoduje, że układ staje się 
wrażliwy na niesymetrie (różnice w czasie wyłączania i załączania tranzystorów itp.).  
W prądzie magnesowania transformatora pojawić się może składowa stała. Zmieniają 
się wówczas stromości narastania (opadania) napięcia na transformatorze i na tranzysto-
rach (rys. 7.8c). Zbyt duża stromość narastania napięcia na tranzystorze powoduje gene-
rowanie silniejszych zaburzeń radioelektrycznych i strat mocy. Zbyt mała stromość 
powoduje „zerwanie” drgań w sposób niezamierzony (rys. 7.8d). 

Warunek WW2 (podobnie do WW1) zapewnia wyłączanie tranzystorów przy nie-
wielkim prądzie oraz minimalizację czasu trwania przedziału 2. Ze względu na bezpo-
średnią kontrolę prądu magnesowania (|im| > Imwył) układ charakteryzuje się bardzo 
stabilną pracą, nawet przy znacznych niesymetriach sterowania i znacznym rozrzucie 
parametrów zastosowanych elementów. Praktyczna realizacja układu spełniającego 
warunek WW2 wymaga jednak zastosowania dwóch układów pomiaru prądu (moduły 
LEM). Warunek WW3 jest podobny do WW2, przy czym pomiar prądu magnesowania 
odbywa się w sposób pośredni. Warunek WW4 powoduje pracę przekształtnika ze stałą 
częstotliwością. Układ wrażliwy jest na niesymetrie (podobnie do WW1, rys. 7.8c, d). 
Ponadto niekontrolowana jest wartość prądu tranzystorów podczas ich wyłączania. Bu-
dowa układu sterowania jest jednak bardzo prosta. Dla zapewnienia poprawnej pracy 
konieczne jest zagwarantowanie wysokiej symetrii geometrycznej (i „elektrycznej”) 
obwodu głównego i sterującego. Warunek WW5, podobnie jak WW2, zapewnia stabil-
ną pracę układu. Warunek ten zastosować można jedynie wtedy, gdy napięcie wejściowe 
nie zmienia się. Podobnym, lecz prostszym rozwiązaniem jest pośredni pomiar prądu 
magnesowania jak w warunku WW3. 

Sterowanie łącznikami zastosowane w badaniach eksperymentalnych. W ba-
danym przekształtniku sprawdzono różne, opisane powyżej sposoby sterowania. W celu 
porównania układu z tranzystorami o komutacji twardej oraz miękkiej zastosowano przy 
wyłączaniu tranzystorów warunek WW4. Częstotliwość f01 dobrano tak, że w chwili 
rozpoczęcia wyłączania przez tranzystory płynął tylko prąd magnesowania transformato-
ra. Straty mocy przy wyłączaniu są w związku z tym bardzo małe. Przy załączaniu na-
tomiast, na tranzystorze panuje niewielkie napięcie, którego minimalną wartość UQmin 
wyznaczyć można z zależności 7.11d, 7.12d i 7.14. Jest ono zależne od obciążenia. 
Wartość tego napięcia można jednak zminimalizować poprzez dobór Lm (wielkość 
szczeliny) tak, aby jego wartość była mała w stosunku do wartości napięcia zasilającego. 
Sterowanie tranzystorów w badanym układzie odbywało się według następujących wa-
runków załączenia WZ i wyłączenia WW:  

WZ1: zalQ Uu ≤  (7.33) 

WW4: t > Ts/2 (7.34) 

Wartość Uzał została wyznaczona  tak (7.14), aby przekształtnik mógł pracować 
przy założonej maksymalnej mocy.  
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Wytyczne projektowania. Przy projektowaniu układu ważne są następujące dane:  
ITmax  –  wartość maksymalna prądu tranzystorów, 
UQmin  –  wartość minimalna napięcia na łącznikach (przed momentem załą-

czenia), 
UQmax  –  wartość maksymalna napięcia na łącznikach (tranzystorach i dio-

dach), 
UC1max, UC2max  –  maksymalne napięcie na kondensatorach C1, C2,  
(duC2/dt)3  – stromość narastania (opadania) napięcia na transformatorze (i na 

tranzystorach, stan 3), 
QC1  –  moc bierna kondensatora C1. 

 
Wartości wyżej wymienionych parametrów łatwo można wyznaczyć [79], przyjmu-

jąc, że straty mocy w układzie są pomijalne oraz Lm >> L1σ, L'2σ, C1 >> C2, Ts/T01 ≈ 1,  
(tp+ tf << Ts/2): 

( ) ( ) ( )s01ZTmax //2/π ffUPI =      (7.35) 

( ) ( ) ( )sZ1max1 /1/4/1 fUPCUC =      (7.36) 

2max Z C1maxCU U U= +       (7.37) 

( )[ ] 2/1
2

'
σ21σsmZmax1Qmin /)4/( CLLfLUUU C +−=    (7.38) 

ZQmax 2UU =        (7.39) 

( )2 3 Z m s 2(d / d ) / 4 /Cu t U L f C= ±      (7.40) 

( ) ( ) ( )3 '
1 s 1σ 2σ Zπ / 4 /CQ f L L P U= +      (7.41) 

W celu minimalizacji strat mocy przy przewodzeniu tranzystorów (rys. 7.4b) nale-
żałoby wybrać stosunek częstotliwości λ ≈ 0,8. Minimalizując straty mocy przy wyłą-
czaniu (i stosunkowo małych stratach przewodzenia), wybiera się λ ≈ 1. Obciążenie 
prądowe tranzystorów w badanym układzie (λ ≈ 1) jest mniejsze od obciążenia tranzy-
storów układu z twardą komutacją i trójkątnym przebiegiem prądu (λ ≈ 0, tzn. C1 jest 
zwarty oraz brak kontroli napięcia na tranzystorach przy ich załączaniu). 

 
Wyniki badań eksperymentalnych i wnioski – układ z transformatorem  
bez szczeliny powietrznej 

Sterowniki tranzystorów układu pracującego z komutacją twardą zostały zmodyfi-
kowane w taki sposób, że tranzystory załączać się mogły dopiero przy dostatecznie 
małym napięciu (zgodnie z WZ1). W badanym układzie nie kontrolowano prądu w celu 
określenia momentu wyłączania tranzystorów. Dotychczasowy układ określający często-
tliwość przełączania (fs = 22 kHz) został zachowany. W związku z tym spełniono waru-
nek wyłączania WW4, zgodnie z zależnością (7.31).  

Za pomocą symulacji komputerowej zbadano zachowanie układu dla różnych war-
tości pojemności C1 i C2. Kondensatory te dobrano tak, że uzyskano poprawną pracę 
układu dla mocy do 3,5 kW, przy zachowaniu minimalnego czasu tp (rys. 7.5).  
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Na rysunku 7.9 przedstawiono przebiegi napięć i prądów tranzystora oraz trans-
formatora przy mocy wyjściowej 1 kW i napięciu zasilającym Ud = 2Uz = 400 V. Po-
równując rysunki 7.9e oraz 7.9f z rysunkami 7.9b i 7.9c zauważyć można istotną zaletę 
układu z łącznikami miękko przełączającymi. W układzie z komutacją miękką tranzy-
story przełączają się pewnie  (punkt pracy przemieszcza się blisko osi IT – UCE, daleko 
od granic obszaru bezpiecznej pracy SOA [22, 162, 167]), praktycznie bezstratnie. 
Przebiegi prądu i napięcia transformatora (rys. 7.9d) odpowiadają przebiegom z rysun-
ków 7.3 oraz 7.5. Praca przy mocy 1 kW (z tranzystorami BUV298) odbywa się z cza-
sem tp = 1,5 µs. Uzyskane eksperymentalnie przebiegi prądów i napięć odpowiadały 
przebiegom wynikającym z analizy teoretycznej z podrozdziału 2.1.2, dla impulsowego 
prądu prostownika wyjściowego. Różnice wynikały z obecności prądu magnesującego 
oraz strat mocy w układzie rzeczywistym. 

 

 
Rys. 7.9.  Przebiegi napięcia i prądu transformatora a), d) oraz tranzystora b), e); a), b), c)  – układ 

z łącznikami twardo przełączającymi, d), e), f) – układ z łącznikami miękko przełącza-
jącymi,  c), f) – prąd i napięcie tranzystora w układzie  iT = f(uCE)  

 
Na rysunku 7.10a porównano sprawność oraz wartość napięcia wyjściowego  

w funkcji obciążenia dla przekształtnika z komutacją twardą oraz miękką [112, 117]. 
Bezpośrednie porównanie było możliwe, ponieważ zarówno częstotliwość przełączania, 
jak i zastosowane elementy w obu układach były identyczne (układ z łącznikami miękko 
przełączającymi miał dodatkowo kondensator C1 oraz zmienioną wartość pojemności 
kondensatora C2). Układ ten osiąga przy napięciu zasilającym równym 400 V i mocy od 
ok. 1 kW do ok. 2,5 kW sprawność wyższą od 95%. Okazuje się, że układ z łącznikami 
miękko przełączającymi ma o około 2% wyższą sprawność w badanym zakresie obcią-
żeń.  

Przedstawione na rysunku 7.10a zależności napięcia wyjściowego od obciążenia 
świadczą o bardziej „sztywnej” charakterystyce Uo = f(Io) układu z łącznikami o komu-
tacji miękkiej. W układzie z komutacją twardą napięcie wyjściowe (sprowadzone) 
zmienia się w granicach +10% ...–12% w stosunku do napięcia wejściowego. W ukła-
dzie rezonansowym natomiast zmiany napięcia ograniczone zostały do ok. 0... –8%.  
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a)       

 
b) 

 
Rys. 7.10.  Porównanie charakterystyk przekształtników z łącznikami twardo oraz miękko przełą-

czającymi: a) sprawność oraz napięcie wyjściowe w zależności od mocy wejściowej, 
b) spektrum zakłóceń asymetrycznych; t-PP – przekształtnik półmostkowy z łącznika-
mi twardo przełączającymi, m-PP – przekształtnik półmostkowy z łącznikami miękko 
przełączającymi  

 
Istotną cechą obu przekształtników jest oddziaływanie na sieć zasilającą. Ważne 

jest bowiem, aby zaburzenia radioelektryczne nie przekraczały wartości określonych  
w normach [169, 170]. Napięcie zaburzeń przedstawione w formie spektrum mierzone 
było na zaciskach tzw. sieci sztucznej (LISN – Line Impedance Stabilization Network), 
której budowa określona jest normą CISPR 16. Porównane zostało spektrum zaburzeń 
asymetrycznych (quasi-pik) obu przekształtników [77, 78, 82, 112, 117]. Przy porówna-
niu zrezygnowano z dodatkowych filtrów przeciwzakłóceniowych. Okazuje się, że zabu-
rzenia generowane przez układ z łącznikami miękko przełączającymi są mniejsze  
o 10...15dB w całym zakresie pomiarowym (rys. 7.10b).  

Pomiary, których wyniki zamieszczone zostały na rysunkach 7.9 i 7.10, dokonano 
za pomocą przyrządów dostępnych podczas badań w Institut für Stromrichtertechnik 
und Elektrische Antriebe RWTH Aachen. Przy rejestracji przebiegów prądu użyto sond 
serii TCP (o paśmie DC - 50 MHz, Tektronix). Charakterystyki z rysunku 7.10a uzyska-
no za pomocą przyrządu „Norma power analyzer” firmy Norma. Podczas pomiarów wid-
ma zaburzeń przewodzonych (rys. 7.10b) badany przekształtnik zasilany był z sieci 
poprzez autotransformator, sieć sztuczną (o parametrach charakterystycznych 50 µH, 50 Ω)  
i prostownik mostkowy. Do badań użyto selektywnego mikrowoltomierza USVH firmy 
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Rohde&Schwarz (pasmo częstotliwości pomiarowych 10 kHz…30 MHz, napięcia mie-
rzone w zakresie 0,2 uV…1 V lub –134 dB…+2 dB, przestrajanie i odczyt – manualne).  

 
Układ do bezstykowego zasilania urządzeń – z transformatorem ze szczeliną  
powietrzną 

Istotną różnicę w porównaniu z układem opisanym powyżej stanowiło zastosowa-
nie transformatora o rdzeniu kubkowym, którego połówki znajdować się mogą w ruchu 
obrotowym względem siebie. Wiąże się to z wprowadzeniem szczeliny powietrznej oraz 
znacznie większym prądem magnesowania. Układ o mocy znamionowej 1 kW [24] 
zbudowany i zbadany został przy współpracy autora rozprawy i uwzględnieniu wcze-
śniejszych jego opracowań. Układ ten przeznaczony był m.in. do zasilania ramion robo-
tów przemysłowych. 

 Kolejne prace autora dotyczyły bezstykowego zasilania ruchomych urządzeń 
grzewczych. Autor opracował teoretycznie, zaprojektował i wykonał układ do bezsty-
kowego transferu energii elektrycznej o sinusoidalnym prądzie wejściowym i miękko 
przełączających tranzystorach [107-109, 111]. Schemat układu oraz budowę transforma-
tora z obrotową częścią wtórną przedstawiono na rysunku 7.11.  

Przekształtnik DC/DC, stanowiący część układu przedstawionego na rysunku 7.11, 
różni się w szczegółach od podanego na rysunku 7.1 z powodu zastosowania dwóch 
kondensatorów (C2, C4) szeregowego obwodu rezonansowego, po stronie pierwotnej  
i wtórnej transformatora. Wprowadzenie dwóch kondensatorów o odpowiednio dobra-
nych wartościach pojemności powoduje, że charakterystyki prądowo-napięciowe  
uRdc = f(iRdc) na wyjściu układu, przy częstotliwości przełączania fs ≈ f0, są mało ustępli-
we. Odpowiada to płaskiemu odcinkowi charakterystyki z rysunku 2.6. Prąd szeregowe-
go obwodu rezonansowego ma w tym przypadku charakter impulsowy, a zakres zmian 
obciążenia  zależy od częstotliwości przełączania fs oraz zastępczej indukcyjność 
i pojemności szeregowego obwodu rezonansowego (2.13a, b). Dla częstotliwości  
fs / f0 ≈ 1 uzyskuje się optymalne warunki pracy tranzystorów, prąd w chwili wyłączania 
tranzystora przyjmuje wówczas najmniejszą wartość przy jednocześnie względnie małej 
wartości skutecznej (rys. 7.4b). 

Kondensator C3 pełni funkcję bezstratnego układu odciążającego tranzystory, które 
pracują jako łączniki typu ZVS (i  quasi-ZCS). Elementy filtrów pojemnościowych  
i indukcyjnych (L1, L2, C1, C5) dobrano tak, aby stałe czasowe (związane z tymi elemen-
tami i rezystancją obciążenia) oraz okresy drgań własnych tych filtrów były dużo  
większe od okresu drgań szeregowego obwodu rezonansowego utworzonego z konden-
satorów C2, C4  i indukcyjności rozproszeń transformatora (oraz od okresu cyklu pracy 
falownika).  Jednocześnie powinny być one dużo mniejsze od okresu napięcia zasilają-
cego. Sposób doboru elementów (zamieszczony w załączniku 4) gwarantuje pobór sinu-
soidalnego prądu z sieci, pod warunkiem rezystancyjnego obciążenia wyjścia układu. 
Prąd wejściowy zachowa kształt sinusoidalny także przy regulacji mocy, jeśli zastoso-
wany zostanie regulator histerezowy, przełączający z częstotliwością niższą od często-
tliwości napięcia sieci zasilającej (np. w przypadku urządzeń grzewczych) lub 
zastosowany zostanie tzw. modulator rezystancji w obwodzie obciążenia, przełączający 
z dostatecznie wysoką częstotliwością. 
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Rys. 7.11.  Układ do bezstykowego transferu energii elektrycznej o sinusoidalnym prądzie wej-

ściowym i miękko przełączających tranzystorach: a) schemat ideowy, b) schemat za-
stępczy i budowa transformatora z wirującą częścią wtórną, c), d) prototyp podczas 
badań laboratoryjnych 

  
Opis procesów zachodzących w tym układzie przedstawiony został w podrozdziale 6.2. 

Przebiegi prądów i napięć, z podziałem na przedziały czasowe odpowiadające stałej 
topologii układu, uzyskane w wyniku symulacji, przedstawione zostały na rysunku 6.6b. 
Poszczególne przedziały czasowe oznaczone zostały w równaniach indeksami p1 – p4. 

Pulsację i impedancję obwodu rezonansowego oraz amplitudy prądu transformato-
ra (i tranzystorów) w rozważanych przedziałach czasowych, przy powyższych założe-
niach, opisują równania: 

)/())((/1 '
42

'
42

'
σ21σ1p0 CCCCLL ++=ω      (7.42) 

))/()/(()( '
42

'
42

'
σ21σ1p0 CCCCLLZ ++=     (7.43) 

)/)(2/π( z
'

p12max UPI =             (7.44) 
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))(4/( sµσ1zmaxµ1pmaxµ fLLUII +≈≈        (7.45)  

2
maxµ

2'
1pmax21pmax1 III +≈               (7.46) 

maxµ4pmax13pmax1 III ==               (7.47) 

Prąd i1 jest sumą dwóch składowych przesuniętych względem siebie o ok. 900 

(rys. 6.6b): sprowadzonego prądu obciążenia (7.44) i prądu magnesowania (7.45).  Am-
plituda prądu i1 może być zatem w sposób przybliżony wyrażona jako suma geome-
tryczna tych składowych (7.46). W stanie jałowym maksymalna wartość prądu 
w przedziale 1 równa jest maksymalnej wartości prądu z przedziałów 3 i 4 (7.47). Po-
dobnie, napięcie na kondensatorze C2 pochodzi także od tych dwóch składowych prądu. 
Amplituda napięcia na tym kondensatorze może być w sposób przybliżony oszacowana 
jako suma geometryczna: 

2 2
2max 2max Load 2maxµC C CU U U= +           (7.48) 

przy czym: 
2max Load 2 z s(1/ 4 )( / ) /CU C P U f=           (7.49) 

2
2max µ 2 1σ µ s(1/ 32 )( ) /CU C L L f= +          (7.50) 

Równanie (7.50) zostało wyznaczone przy założeniu, że prąd magnesowania ma 
kształt trójkątny, złożony z odcinków prostoliniowych. 

Przebieg napięcia na kondensatorze C4 spowodowany jest prądem obciążenia  
o kształcie półfal sinusoidy. Amplituda tego napięcia wynosi: 

sz4max4 /)/)(4/1( fUPCUC =           (7.51) 

Czas narastania (opadania) napięcia na kondensatorze C3 nie zależy od wartości 
napięcia zasilającego ani od obciążenia (pod warunkiem, że tranzystor nie został wyłą-
czony przed końcem przedziału 1). Dla przeładowywania tego kondensatora prądem  
o stałej wartości Iµmax ((7.45), (7.47)) czas ten wynosi: 

s3µσ13maxµ3f24 )(4)/( fCLLUICttt C +=∆==−    (7.52) 

Wyniki badań eksperymentalnych i wnioski – układ z transformatorem  
ze szczeliną powietrzną  

Układ, którego schemat przedstawiono na rysunku 7.11, został wykonany i zbada-
ny. Rysunek 7.12 przedstawia przebiegi napięcia i prądu sieci zasilającej oraz napięcia 
i prądu uzwojenia pierwotnego transformatora przy mocy wyjściowej równej ok. 850 W. 
Kształt napięcia i prądu sieci jest sinusoidalny, a współczynnik mocy wynosi ok. 0,98. 
Na rysunku 7.12b przedstawiono te same przebiegi, co na rysunku 7.12a, lecz w innej 
skali czasu. Wybrany przedział czasu odpowiada chwilowej wartości napięcia sieci 
równej ok. 300 V. Jest zjawiskiem charakterystycznym, że przy odpowiednim doborze 
częstotliwości przełączeń tranzystorów (fs ≈ f0p1) czas trwania narastania (opadania) 
napięcia na tranzystorach oraz transformatorze jest stały i nie zależy od chwilowej war-
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tości napięcia sieci oraz obciążenia (rys. 7.13). Jeśli zaobserwuje się wpływ obciążenia, 
wówczas oznacza to, że przedział 1 nie zakończył się przed momentem wyłączenia 
przewodzącego tranzystora. 

Charakterystyki układu, przy elementach filtrów dobranych tak, że prąd sieci ma 
kształt sinusoidalny, przedstawiono na rysunku 7.14. Rysunek 7.15 przedstawia nato-
miast charakterystyki układu dla najczęściej spotykanego w praktyce przypadku dużych 
pojemności kondensatorów filtrów w obwodach DC (za prostownikiem wejściowym 
i wyjściowym). W tym przypadku sprawność układu jest nieco większa, lecz prąd wej-
ściowy nie ma kształtu sinusoidalnego.  

Omawiany układ charakteryzuje się tym, że spełnione są jednocześnie następujące 
warunki: prąd zasilający ma kształt sinusoidalny bez dodatkowych układów PFC, tran-
zystory przełączają się przy zerowym napięciu (ZVS) i małym prądzie (quasi-ZCS). 
Czas narastania (opadania) napięcia na tranzystorach i transformatorze jest (w przybli-
żeniu) stały i praktycznie nie zależy od chwilowej wartości napięcia sieci oraz obciąże-
nia, dzięki temu konstruktor może w prosty sposób wpływać na poziom generowanych 
zaburzeń EMI (dobór kondensatora C3 (7.52) oraz kształt prądu linii zasilającej (dobór 
kondensatorów C1, C5 oraz dławików L1 i L2, załącznik 4).  

 

      
Rys. 7.12. Przebiegi napięć i prądów w układzie przedstawionym na rysunku 7.11: CH1 – napięcie 

sieci zasilającej, CH3 – prąd sieci, CH2 – prąd uzwojenia pierwotnego transformatora, 
CH4 – napięcie uzwojenia pierwotnego transformatora (odwrócone) 

 

 
 Rys. 7.13.  Prąd (CH2) i napięcie (CH4) na uzwojeniu pierwotnym transformatora dla różnych 

wartości chwilowych napięcia zasilającego: a) w stanie jałowym, b) przy obciążeniu 
ok. 800 W 
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Rys. 7.14.  Charakterystyki układu przy sinusoidalnym prądzie wejściowym 

 

 
Rys. 7.15.  Charakterystyki układu przy dużych wartościach pojemności kondensatorów filtrów 

na wyjściach prostowników i niesinusoidalnym prądzie wejściowym 
 
Układ ma wysoką sprawność energetyczną w szerokim zakresie zmian obciążenia 

i mało ustępliwą charakterystykę wyjściową (napięciowo-prądową, rys. 7.14 i 7.15). 
Zaproponowany sposób regulacji mocy (modulacja PDM z niską częstotliwością lub 
modulacja rezystancji odbiornika z wysoką częstotliwością) nie zmienia wyżej wymie-
nionych warunków. 

Wyniki przedstawione na rysunkach 7.12-7.15 uzyskano korzystając z następują-
cych przyrządów pomiarowych: oscyloskopu Tektronix TPS2024 (4 kanały, 200 MHz,  
2 Gs/s); sond: napięciowych (1:10, 150 MHz), napięciowych separacyjnych TTSI9001 
(1:10, 1:100, 25 MHz), prądowych LEM PR30 (DC – 100 kHz); woltomierzy i ampe-
romierzy laboratoryjnych: elektromagnetycznych LE-1 i LE-3 (kl. 0,5), magnetoelek-
trycznych LM-1 i LM-3 (kl. 0,5); watomierzy elektrodynamicznych LW-1 (kl. 0.5). 
Pomiaru indukcyjności i pojemności dokonywano za pomocą miernika CNY41R. 
Wzorcowany, wielozakresowy multimetr Brymen BM875 służył do sprawdzenia, czy 
pozostałe mierniki zachowują swoją klasę.   

RdcRdc

RdcRdc 
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Inne badania eksperymentalne i zastosowania przemysłowe  

Układ do ładowania baterii trakcyjnych samochodu elektrycznego zrealizowa-
ny został pod kierunkiem autora w Institut für Stromrichtertechnik und Elektrische An-
triebe RWTH Aachen [6, 77, 79, 112, 117, 164]. Uproszczony schemat układu 
przedstawiony został na rysunku 7.16.  

 
Rys. 7.16.  Uproszczony schemat ideowy układu do ładowania baterii akumulatorów trakcyjnych 

samochodu elektrycznego: 1 – prostownik wejściowy, 2 – przerywacz tranzystorowy, 
3 – falownik tranzystorowy, 4 – prostownik wyjściowy 

 
Na rysunku 7.17 przedstawiono natomiast część układu będącą falownikiem 

z tranzystorami miękko przełączającymi. Punktem wyjścia dla autora były wcześniejsze 
opracowania układu ładowania baterii trakcyjnej samochodu elektrycznego [5] oraz 
falownik Royera dużej mocy [32].  

Konstrukcja opracowanego układu zapewnia pobór prądu, o kształcie sinusoidy 
i charakterze rezystancyjnym, z jednofazowej sieci energetycznej. Amplituda prądu 
wejściowego (kształtowanego przerywaczem) jest określona charakterystykami procesu 
ładowania zapisanymi w pamięci EPROM. Przekształtnik ten ma moc znamionową 
3,5 kW, objętość ok. 10 dcm3 oraz masę poniżej 10 kg. Zastosowane tranzystory wraz  
z układami odciążającymi komutują przy napięciu w obwodzie pośredniczącym do ok. 
800 V, prądach do ok. 40 A i częstotliwości łączeń do ok. 25 kHz dla przerywacza i 40 
kHz dla falownika półmostkowego.  

W trakcie badań układu, półmostkowy falownik z twardo przełączającymi tranzy-
storami zastąpiono opracowanym przez autora falownikiem z tranzystorami miękko 
przełączającymi. Pozwoliło to zwiększyć częstotliwość przełączeń tranzystorów w fa-
lowniku do ok. 40 kHz, przy jednoczesnym zmniejszeniu gabarytów i poziomu zaburzeń 
radioelektrycznych [77, 78, 82].  

Schemat zastępczy, opis matematyczny oraz przebiegi odpowiadają wcześniej opi-
sanym w tym rozdziale. Istnieją jednak pewne niewielkie różnice wynikające z kon-
strukcji układu: kondensator C2 składa się z trzech części (C2a, C2b, C2c), kondensator C1 
także składa się z 3 części, przy czym jedna z nich przeniesiona została na stronę wtórną 
transformatora Tr1.  

Tranzystory w tym układzie wraz ze sterownikami mają jednocześnie cechy łącz-
ników ZCS i ZVS. Sterowniki tranzystorów oraz przebiegi w tych sterownikach przed-
stawione zostały w załączniku 5. W celu pobudzenia drgań w układzie wykorzystany 
jest zasilacz sieciowy o bardzo małej mocy (ok. 1 W). Pobudzony do drgań układ fa-
lownika zasila sterowniki tranzystorów oraz generator sterujący przez pomocniczy trans-
formator Tr2. 
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  a)                                              b) 

 
c) 

 
Rys. 7.17.  Falownik półmostkowy z łącznikami miękko przełączającymi, będący częścią układu 

ładowania baterii akumulatorów trakcyjnych samochodu elektrycznego: a) przebiegi 
prądu i napięcia tranzystora,  b) sprawność układu przy częstotliwości 40 kHz oraz  
50 kHz w funkcji mocy wyjściowej,  c) schemat ideowy obwodu głównego 

 
Układ do zwrotu energii z sieci odciążającej tyrystory GTO w falowniku lo-

komotywy elektrycznej. Prace prowadzone w ISEA RWTH Aachen na rzecz ABB 
Mannheim miały na celu, m.in., dobór i zaprojektowanie przekształtnika DC/DC do 
zwrotu energii z niedyssypatywnej sieci odciążającej tyrystory GTO w falowniku loko-
motywy elektrycznej (rys. 7.18) [52]. Przy mocy szczytowej 3-fazowego falownika 
GTO równej 1,125 MW, moc energii przekazywanej przez przekształtnik DC/DC  
układu odciążającego wynosiła ok. 45 kW. W ramach opracowania dla ABB autor  
zaprojektował oraz przeprowadził symulację pracy przekształtnika DC/DC zgodnie  
z przedstawionym w podrozdziale 7.1 opisem matematycznym.  
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Rys. 7.18. Zastosowanie przekształtnika DC/DC do zwrotu energii z sieci odciążającej tyrystory 

GTO 
 
Zasilacz impulsowy małej mocy. Prowadzone przez autora badania i wdrożenia 

doprowadziły do opracowania bardzo prostego przekształtnika DC/DC z łącznikami 
miękko przełączającymi o mocy znamionowej równej 300 W. Schemat układu, przebie-
gi oraz charakterystyki przedstawiono na rysunku 7.19. Warunkiem rozruchu układu jest 
rozpoczęcie pracy generatora sterującego przy napięciu obwodu pośredniczącego mniej-
szym niż napięcie załączania Uzał łączników ZVS. Napięcie w obwodzie pośredniczą-
cym narasta łagodnie ze względu na włączony szeregowo rezystor. Rozruch układu jest 
zatem bardzo prosty. Po pojawieniu się napięcia na wyjściu układu styki przekaźnika (oraz 
rezystor łagodnego ładowania) zostają zwarte. Sterowniki tranzystorów T1 i T2 zapewniają 
ich pracę w stanie quasi-nasycenia oraz spełnienie warunku WZ1 i WW4 ((7.26) i (7.31)). 
Napięcie, przy którym załączane są tranzystory główne, zależy od wartości napięcia poda-
nego na transformator pomocniczy Tr2. Momenty wyłączenia tranzystorów głównych 
zsynchronizowane są z prostokątną falą napięcia podanego na transformator pomocniczy. 
Przekształtniki pracujące w podobny sposób zastosowano m.in. w zasilaczach układów 
sterowania falowników napędowych o mocy 55 kW (opracowanych przez autora dla Za-
kładów Urządzeń Okrętowych FAMOR w Bydgoszczy [165]).  

 
Podsumowanie podrozdziału 7.1  

W przedstawionych powyżej rozważaniach porównano półmostkowe przekształt-
niki DC/DC z łącznikami przełączającymi twardo oraz miękko (układ rezonansowy). 
Omówiono zalety pracy układu wykorzystującego rezonans szeregowy oraz sposób 
sterowania łączników: załączanie przy dostatecznie małym napięciu i wyłączanie przy 
dostatecznie małym prądzie. Wykazano, że nowy, rezonansowy układ pracuje z bardzo 
małymi stratami łączeniowymi, uzyskując sprawność wyższą od sprawności układu 
klasycznego. Punkt pracy tranzystorów w układzie rezonansowym przemieszcza się  
z dala od granic obszaru bezpiecznej pracy, a poziom generowanych zaburzeń radioe-
lektrycznych niższy jest o ok. 15 dB. Pokazano ponadto, że uzyskane zalety osiągnięte 
mogą być bez przewymiarowania tranzystorów i transformatora. Konieczne jest jedynie 
niewielkie zwiększenie sumarycznej wartości pojemności w układzie. Wartość dodat-
kowych pojemności można jednak zmniejszyć, zwiększając częstotliwość rezonansową 
f01 i częstotliwość przełączeń.  
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Rys. 7.19.  Zasilacz impulsowy z łącznikami ZCS-ZVS o mocy znamionowej 300 W: a) schemat 

ideowy, b) przebiegi prądu i napięcia tranzystora, c) obieg punktu pracy tranzystora 
na płaszczyźnie IT-UCE, d) charakterystyka napięcia wyjściowego i sprawności  
w funkcji mocy wyjściowej 

 
W układzie z komutacją twardą występują bardzo duże stromości prądów i napięć 

na tranzystorach (rys. 7.9a, b, c). Towarzyszą temu wysokoczęstotliwościowe oscylacje. 
Są one źródłem silnych zaburzeń radioelektrycznych oraz dodatkowych strat. Prądy 
pojemnościowe, płynące przez tranzystory, mogą spowodować ich załączenie w sposób 
niekontrolowany, a w konsekwencji uszkodzenie (zwarcie pochodzące od efektu Mille-
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ra). Obieg punktu pracy na płaszczyźnie IT-UCE silnie zależy od pojemności i indukcyj-
ności pasożytniczych (konstrukcji mechanicznej). Zmiany konstrukcji mechanicznej 
spowodować mogą w skrajnym przypadku opuszczenie obszaru SOA przez punkt pracy 
i zniszczenie tranzystorów. Żadnej z tych wad nie ma nowy przekształtnik rezonansowy 
(rys. 7.9d, e, f, 7.12b, 7.17a, 7.19b, c). Przebiegi prądu i napięcia tranzystorów mają 
„spokojny” charakter. Pojemności i indukcyjności pasożytnicze są częścią obwodów 
rezonansowych. Straty komutacyjne są zminimalizowane (rys. 7.9f, 7.19c). Tak zwa-
ny „ogon prądowy” (występujący podczas wyłączania się tranzystora IGBT oraz BJT)  
w przypadku wyłączania quasi-ZCS jest pomijalny, a punkt pracy przemieszcza się 
pewnie wewnątrz obszaru SOA, wzdłuż osi prąd-napięcie, nie wchodząc w obszar pracy 
aktywnej. Do analogicznych wniosków, o pomijalnych stratach komutacyjnych przy 
jednoczesnym przełączaniu ZVS i quasi-ZCS, można dojść analizując przebiegi charak-
terystyk energii Eon i Eoff traconych podczas komutacji, w funkcji komutowanego prądu 
[159, 162].  

Wersję przekształtnika rezonansowego (zastosowanego do ładowania baterii trak-
cyjnych samochodu elektrycznego, rys. 7.17c) badano przy częstotliwościach przełączeń 
25, 40 i 50 kHz. Przy sterowaniu wykorzystano ostatecznie proste warunki WZ1 i WW4 
((7.26) i (7.31)). Z rysunku 7.17a wynika, że przebiegi prądów i napięć na tranzystorach 
mają ograniczone stromości, nawet przy znacznych mocach (3,5 kW). Sprawność jest 
przy tym bardzo wysoka (do ok. 95% przy 40 kHz i ok. 93% przy 50 kHz).  

Do podstawowych danych charakteryzujących układ eksperymentalny o mocy 
znamionowej 3,5 kW (maksymalnej 5 kW) należą:  
–  stały współczynnik transformacji,  
–  proste sterowanie,  
–  brak dodatkowych dławików obwodów rezonansowych i filtrów,  
–  mała moc bierna kondensatorów obwodów rezonansowych (ok. 10% mocy znamio-

nowej układu),  
–  możliwość nastawienia stromości narastania napięcia na tranzystorach,  
–  załączanie tranzystorów przy niewielkim napięciu kolektor-emiter (0-5% napięcia 

wejściowego),  
–  wyłączanie tranzystorów przy niewielkim prądzie kolektora (5-10% prądu maksy-

malnego tranzystora),  
–  zminimalizowanie strat komutacyjnych (sprawność ok. 93-95%),  
–  pewna praca tranzystorów wewnątrz obszaru SOA,  
–  duża wartość iloczynu mocy i częstotliwości: P× fs = 5 kW × 50 kHz = 2,5 × 108 VA/s,  
–  niewymagane przewymiarowanie łączników w porównaniu z analogicznym układem 

o komutacji twardej (rys. 7.4b,  f01/fs ≈ 1),  
–  niski poziom zaburzeń radioelektrycznych (o 10-20 dB niższy dla  układu o komuta-

cji miękkiej, rys. 7.10b),  
–  praca tranzystorów zbliżona do pracy łączników ZVS i jednocześnie ZCS w całym 

zakresie obciążeń,  
–  duża gęstość mocy (ok. 1 kW/kg). 

Układy o podobnej zasadzie działania znalazły zastosowanie w zasilaczach nowo-
czesnych urządzeń technologicznych [140]. 

Interesujące własności ma układ do bezstykowego zasilania urządzeń, z transfor-
matorem o ruchomej części wtórnej (ze szczeliną powietrzną). Charakteryzuje się on 
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tym, że spełnione są jednocześnie następujące warunki (rys. 7.12 i 7.13): prąd zasilający 
ma kształt sinusoidalny bez dodatkowych układów PFC, tranzystory przełączają przy 
zerowym napięciu (ZVS) i małym prądzie (quasi-ZCS), czas narastania (opadania) na-
pięcia na tranzystorach i transformatorze jest (w przybliżeniu) stały i praktycznie nie 
zależy od chwilowej wartości napięcia sieci oraz obciążenia. 

Badania eksperymentalne i symulacyjne potwierdziły poprawność prowadzonych 
wcześniej rozważań teoretycznych. 

 

7.2. Szeregowy falownik rezonansowy z nieliniowym ogranicznikiem 
napięcia w obwodzie wyjściowym  
Celem prowadzonych badań było eksperymentalne potwierdzenie opisanych  

w rozdziale 5 zjawisk zachodzących w falowniku, w którym odbiornik o charakterze 
ogranicznika napięcia dołączony jest szeregowo-równolegle (hybrydowo) do kondensa-
torów obwodu rezonansowego. W badaniach eksperymentalnych jako odbiornik wraz  
z kondensatorami obwodu rezonansowego autor wybrał komorę (z zespołem elektrod), 
w której występują wyładowania niezupełne. Podyktowane było to zapotrzebowaniem 
przemysłu na tego rodzaju badania. Urządzenia wykorzystujące wyładowania niezupeł-
ne (snopiące) do powierzchniowej obróbki tworzyw, zwane aktywatorami, znajdują 
zastosowanie w szczególności przy produkcji folii, na której możliwe jest drukowanie 
oraz jej klejenie. Szeregowe tranzystorowe falowniki rezonansowe zastosowane nato-
miast zostały przez autora jako generatory w tych urządzeniach technologicznych. 

Badania eksperymentalne potwierdziły, że:  
– model komory wyładowczej jest prawidłowy,  
– przebiegi wartości chwilowych i charakterystyki wybranych wielkości elektrycznych 

wyznaczone symulacyjnie (przy przyjętym modelu komory) odpowiadają przebie-
gom i charakterystykom wyznaczonym eksperymentalnie,  

– wyznaczone analitycznie częstotliwości graniczne odpowiadają tym częstotliwo-
ściom wyznaczonym eksperymentalnie,  

– można tak sterować falownikiem, aby tranzystory przełączały w warunkach ZVS  
i quasi-ZCS,  

– nowa metoda regulacji mocy procesu aktywacji polegająca na impulsowej, okreso-
wej zmianie częstotliwości przełączeń tranzystorów wykazuje szereg zalet, w po-
równaniu z innymi metodami regulacji mocy.  

W ramach badań symulacyjnych, eksperymentalnych i przemysłowych zbadano 
różne sposoby regulacji mocy procesu aktywacji [84, 85, 91, 92, 103-106, 166], za 
pomocą modulacji: PWM, PFM, PAM, PDM oraz kombinacji PDM z PFM (nowa me-
toda sterowania falownikiem aktywatora). Obwód główny wykonany był w dwóch wer-
sjach: o nieregulowanym lub regulowanym napięciu zasilającym falownik. 

Opis urządzenia. Konstrukcję aktywatora [156, 161, 168] folii polietylenowej 
przedstawiono na rysunku 7.20. Do głównych elementów aktywatora należą: generator 
wysokiej częstotliwości, transformator wysokiego napięcia oraz zespół elektrod wyła-
dowczych. Wyładowania występują między elektrodą walcową (obrotową) a prętową 
(nieruchomą). Parametry aktywatorów mieszczą się na ogół w przedziałach: moc –  
0,5-10 kVA, częstotliwość – 5-50 kHz, napięcie na elektrodach – 4-20 kV. Generatory 
opracowane i wdrożone przez autora (rys. 7.20b) odpowiadały powyższym parametrom. 
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Rys. 7.20.  Stanowisko do badania szeregowego falownika rezonansowego zastosowanego  

w aktywatorze folii polietylenowej: a) schemat blokowy, b) generator – falownik re-
zonansowy, c) elektrody wyładowcze  

 
Elektrody wyładowcze wraz z dwiema warstwami dielektryka (silikon oraz powie-

trze) tworzą zespół kondensatorów C1 (silikon) i C2 (powietrze). Trzecią warstwą  
dielektryka jest aktywowana folia. Jest ona dużo cieńsza od pozostałych warstw dielek-
tryka. Utworzony z niej kondensator ma dużo większą pojemność od C1 i połączony jest 
szeregowo z C1, dlatego może być pominięty w dalszych rozważaniach. Pojemności 
elektrod oraz indukcyjność rozproszenia transformatora stanowią szeregowy obwód 
rezonansowy, który można wykorzystać do wspomagania procesów komutacyjnych  
w falowniku. Opisane wcześniej w literaturze [128] zjawiska elektryczne występujące 
podczas aktywacji nie uwzględniały zjawisk rezonansowych. Procesy zachodzące  
w generatorze również nie zostały wystarczająco dokładnie scharakteryzowane dla wy-
żej opisanego odbiornika. 

Na rysunku 7.21 przedstawiono schemat układu z odbiornikiem nieliniowym  
(modelem komory z wyładowaniem snopiącym). Przyjęto przy tym oznaczenia:  
Lr1, Lr – indukcyjność dławika oraz indukcyjność zastępcza (dławika oraz rozproszeń trans-
formatora), C1, C2 – pojemności kondensatorów obwodu rezonansowego, Odb – odbiornik 
nieliniowy, Up – napięcie progowe wyładowania. 
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Rys. 7.21.  Falownik rezonansowy w układzie aktywatora folii: a)  obwód główny, b), c) schemat 

zastępczy i charakterystyka odbiornika nieliniowego, d) napięcie zapłonu w funkcji 
ciśnienia i odległości elektrod [25] 

 
Na rysunkach 7.21b i 7.21c przedstawiono schematy zastępcze i charakterystyki 

prądowo-napięciowe wyładowania snopiącego w powietrzu. Model wyładowania  
z rysunku 7.21b uwzględnia fakt, że napięcie zapłonu Uz większe jest od napięcia  
gaśnięcia wyładowania Ug. W rzeczywistości (szczególnie przy długich elektrodach) 
pojawia się dużo ognisk wyładowań, które powstają i gasną przy różnych wartościach 
Uz i Ug. Nie można więc jednoznacznie określić napięcia zapłonu i gaśnięcia. Ponadto 
napięcie zapłonu dla napięć dodatnich różnić się może od napięcia zapłonu dla napięć 
ujemnych. Celowym staje się więc stosowanie modelu uproszczonego (rys. 7.21c)  
o jednym napięciu progowym Up. Rysunek 7.21d przedstawia przykładową zależność 
wartości napięcia, przy której rozpoczyna się wyładowanie snopiące w funkcji iloczynu 
ciśnienia i odległości między płaskimi elektrodami równoległymi (krzywa Paschena) 
[25, 67]. Na podstawie tej krzywej można zgrubnie oszacować wartość napięcia zapłonu 
wyładowania.  

Jeśli pominie się indukcyjność główną transformatora, wówczas indukcyjność ob-
wodu rezonansowego wyniesie Lr = Lr1 + Lσ1 + Lσ2' (Lσ2  sprowadzono na stronę pierwot-
ną transformatora). Dodatkowy dławik Lr1 umożliwia dopasowanie częstotliwości drgań 
własnych oraz impedancji obwodu rezonansowego do założonego zakresu częstotliwo-
ści pracy i przyjętej mocy wyjściowej. 

W celu zapewnienia właściwego aktywowania powierzchni, należy doprowadzić 
do niej strumień energii rzędu 0,65-1,3 kJ/m2. Konieczna jest zatem znajomość mocy 
procesu (7.53), gdzie: WD – energia przypadająca na jednostkę powierzchni [W·s/m2], 
s – szerokość materiału [m], Pelektrod – moc energii dostarczonej do elektrod [W],  
v –  prędkość linii [m/s], n – liczba aktywowanych powierzchni, Welektrod – energia do-
starczona do elektrod w czasie trwania jednego cyklu pracy falownika; Ts, fs – okres  
i częstotliwość przełączeń tranzystorów (cyklu pracy falownika). Moc falownika powin-
na być większa od mocy aktywacji i uwzględniać straty w transformatorze.  
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t0  –  chwila „przejścia przez zero” fali prądu elektrod,  
uC  –  napięcie na elektrodach,  
iC1  –  prąd kondensatora C1 (elektrod),  
Qmax, Umax  –  amplituda ładunku oraz napięcia na elektrodach.  

Prawa strona wzoru (7.53) odpowiada zależności (5.16).  
 
Wybrane wyniki badań eksperymentalnych 

Na rysunku 7.22 przedstawiono eksperymentalne charakterystyki układu rzeczywi-
stego (komora 1) [90, 91]. Regulacja mocy następowała za pomocą zmiany napięcia 
zasilającego falownik. Na rysunku tym zaznaczono także wyniki symulacji. Oznaczono 
je indeksem (sym). Zbieżność wyników jest duża, co świadczy o poprawności modelu 
symulacyjnego opracowanego na podstawie rysunku 7.21c. Przy symulacji przyjęto 
wartości sprowadzone na stronę pierwotną transformatora: uFal = ±50 – ±500 V,  
Lr = 1,3 mH, C1 = 200,5 nF, C2 = 66,8 nF, Up = 550 V, przekładnia transformatora  
υ = 11,19. 

 

Rys. 7.22.  Charakterystyki układu rzeczywistego oraz modelu symulacyjnego (komora 1) przy 
regulacji mocy przez zmianę napięcia zasilającego falownik: a) w funkcji mocy na 
wejściu falownika, b) w funkcji napięcia zasilającego falownik; (fs > fsyn) i (fs ≈ fsyn) 
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Dalsze badania eksperymentalne (rys.7.23) prowadzono w układzie z regulowaną 
mocą za pomocą zmiany częstotliwości przełączeń fs. Napięcie zasilające falownik po-
zostawało stałe (ok. 510V DC). Parametry komory 2 i transformatora były następujące: 
zmierzona pojemność zastępcza elektrod Cz = 0,665 nF, Lr = 0,83 mH, przekładnia 
transformatora υ = 9,17 (wałki: 2 szt. 1700 mm, Ф = 100 mm, izolacja silikonowa Lura-
flex 2 mm; elektrody: 2 szt. 1600 mm x 36 mm o profilu zębatym, szczelina ok. 2-4 mm 
– zęby). Na wyjściu falownika dołączony był szeregowo dodatkowy kondensator  
Cbl ≈ 400 nF (niezamieszczony na schemacie z rys. 7.21a, lecz uwzględniony podczas 
obliczeń i symulacji), blokujący składową stałą napięcia. Wartości C1, C2 oraz Up wy-
znaczono na podstawie oscylogramów (rys. 7.23a).  

 

 
Rys. 7.23.  Charakterystyki układu rzeczywistego (komora 2) przy regulacji mocy za pomocą 

zmiany częstotliwości: a)  napięcie na elektrodach w funkcji ładunku dostarczonego 
do elektrod przy mocach 25, 50, 106% x 3 kW,  b) moc, napięcie Up oraz pojemności 
elektrod w funkcji częstotliwości fs 

 
Wartość napięcia progowego Up zależy od stopnia jonizacji gazu. Im krótszy czas 

na dejonizację (tzn. im większa częstotliwość fs, rys. 7.23a i 7.23b), tym większy stopień 
jonizacji i mniejsze napięcie progowe Up (Up ≈ napięcie zapłonu). Wraz ze zmianami 
mocy i częstotliwości występują zmiany pojemności zastępczych w modelu elektrod 
(rys. 7.23b). Zmiany pojemności kondensatora silikonowego C1 spowodowane mogą 
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być zmianami temperatury przy różnych mocach procesu. Zmiany pojemności konden-
satora powietrznego C2 wiążą się ze zmianami temperatury oraz stopnia jonizacji powie-
trza. Im wyższa częstotliwość fs, tym większa jonizacja (krótszy czas na dejonizację)  
i większa pojemność.   

Na rysunku 7.24 przedstawiono przebiegi wybranych wielkości elektrycznych 
w dwóch różnych układach komór wyładowczych i generatorów.  Rysunek 7.24a poka-
zuje przebieg prądu wyjściowego falownika uzyskany dla komory o mocy znamionowej 
1 kW i falownika rezonansowego, w którym dokonuje się regulacji mocy wykorzystując 
modulację PDM. Układ sterowania tego falownika zbudowany został zgodnie ze sche-
matami blokowymi zamieszczonymi na rysunkach 5.5b i 5.6. Natomiast rysunek 7.24b 
przedstawia przebiegi dla komory o mocy znamionowej 3 kW i falownika rezonansowe-
go, w którym dokonuje się regulacji mocy w wyniku zmiany częstotliwości przełączeń, 
zgodnie ze schematem blokowym z rysunku 5.5d. Na podstawie oscylogramów przed-
stawionych na rysunku 7.24b wykreślono trajektorie u(q) (rys. 7.23a). 

 

 

      
Rys. 7.24.  Wybrane przebiegi czasowe wielkości elektrycznych w układach aktywatorów:  

a) prąd wyjściowy falownika o modulacji PDM: i [2A/dz], fs = 24 kHz, fPDM = 100 Hz, 
Udc = 300 V, P = 60 W, PN = 1 kW, b) napięcie, prąd i ładunek dla elektrod 2 x 160 cm,  
P = PN = 3 kW 

 
Rysunek 7.25 przedstawia przebiegi prądu wyjściowego falownika przy „klasycz-

nej” modulacji PDM oraz modulacji  PDM-PFM, która jest zgodna z nową, opracowaną 
i wdrożoną przez autora [103-106] metodą regulacji mocy falownika aktywatora. Schemat 
układu sterowania falownikiem odpowiadający za generowanie przebiegu z rysunku 7.25b 
przedstawiono na rysunku 5.8b.  
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a) 

 
b)           c) 

     
Rys. 7.25.  Przykładowe przebiegi prądu i napięcia wyjściowego falownika: a) prądu dla modula-

cji PDM, b) prądu dla modulacji PDM-PFM (nowy sposób sterowania), c) prądu  
i napięcia w rozciągniętej skali czasu, dla przedziału czasu, w którym występują wy-
ładowania snopiące (na wyjściu falownika znajdował się kondensator Cbl blokujący 
składową stałą napięcia) 

 
Opracowana przez autora nowa metoda PDM-PFM sterowania falownikiem akty-

watora tworzyw sztucznych, z impulsową okresową zmianą częstotliwości, charaktery-
zuje się doskonałymi własnościami ze względu na jakość procesu technologicznego oraz 
prostoty obwodu głównego i układu sterowania (tab. 5.1). Zapewnia miękką komutację 
tranzystorów (ZVS). W tym przypadku nie ma tak rozbudowanych układów sterowania 
jak dla typowej modulacji PDM. Układ sterowania nie wymaga dodatkowego układu 
pamiętającego częstotliwość z chwili przed zatrzymaniem pracy falownika oraz układu 
zliczającego półfale napięcia wyjściowego falownika. Kolejną zaletą jest łatwość adap-
tacji istniejących układów sterowania PFM do pracy zgodnie z nową metodą (rys. 5.8b). 

Badania opisane w podrozdziale 7.2 wykonano przy użyciu tych samych przyrzą-
dów pomiarowych, co przy badaniach układu przekształtnika DC/DC do bezstykowego 
zasilania urządzeń (podrozdz. 7.1). Ze względu na obecność wysokich napięć użyto 
dodatkowo sondy oscyloskopowej WN typu HVP-15HF (15 kV, 50 MHz) oraz wolto-
mierza elektrostatycznego. 

 
Podsumowanie podrozdziału 7.2 

Kształty przebiegów uzyskanych eksperymentalnie (rys. 7.23a) i symulacyjnie  
(rys. 5.9b) świadczą, że przyjęty model komory wyładowczej (rys. 5.1b, 7.21c) 
i wyładowania jest poprawny. Amplituda wysokoczęstotliwościowych oscylacji napięcia 
na elektrodach jest niewielka w porównaniu z amplitudą tego napięcia. Pochylenie prze-
biegów u(q) jest przedziałami stałe.  
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Modele symulacyjne oraz matematyczne (rozdz. 5) są wystarczająco dobre do za-
stosowań praktycznych. Wyznaczone analitycznie częstotliwości graniczne, przy któ-
rych pojawiają się wyładowania, zgodne są z wyznaczonymi symulacyjnie (rys. 5.10d)  
i eksperymentalnie. Rozbieżność wyników wynosiła od kilku do kilkunastu procent. 
Istotne przy projektowaniu generatora jest wyznaczenie parametrów komory wyładow-
czej i mocy procesu (na podstawie trajektorii u(q), rys. 7.23a), częstotliwości fsgr1, fsgr2, 
frmin, frmax, jak również znajomość kształtu charakterystyk przedstawionych na rysunku 
7.23b. 

Autor opracował szereg układów sterowania falownikiem rezonansowym stosowa-
nym w aktywatorach folii z tworzywa sztucznego. Układy te umożliwiają regulację 
mocy dostarczonej do elektrod przy jednoczesnym stworzeniu warunków do miękkiej 
komutacji w całym zakresie regulacji. Układy te mają zabezpieczenia przed przeciąże-
niem i wyładowaniem łukowym, kontrolę ruchu folii, blokady zewnętrzne, zadawanie 
mocy z przetwornika szybkości procesu. Wszystkie z wymienionych wyżej układów 
zostały zbadane symulacyjnie i eksperymentalnie przez autora, przy czym: 
– układy o regulacji mocy za pomocą zmiany napięcia zasilającego falownik produ-

kowane były jako układy przemysłowe o mocy do 8 kW i zakresie regulacji  
od ok. 20 do 100% PN, 

– układy wykorzystujące modulację PDM były prototypami laboratoryjnymi o mocy 
do 1 kW i zakresie regulacji od ok. 1 do 100% PN przy bardzo równomiernym rozło-
żeniu wyładowań, 

– układy wykorzystujące modulację PFM produkowane są obecnie o mocy do 8 kW 
i zakresie regulacji od ok. 10 do 100% PN, 

– układy o regulacji mocy za pomocą modulacji PDM i jednocześnie PFM (nowe 
metody sterowania falownikiem aktywatora) produkowane są obecnie o mocy do  
8 kW i zakresie regulacji od ok. 5 do 100% PN; o zaletach tego sposobu regulacji 
świadczą dane zamieszczone w tabeli 5.1. 

Przełączanie przy częstotliwości fs > fsyn umożliwiło miękką komutację tranzysto-
rów  w technice ZVS. Ze względu na minimalizację strat komutacyjnych optymalnym 
było równoczesne spełnienie warunków: fs > fsyn i fs ≈ fsyn tak, jak opisano to w podroz-
dziale 6.2. W tych warunkach zachodzi komutacja ZVS i quasi-ZCS, a wówczas tak 
zwany „ogon prądowy” (podczas wyłączania się tranzystora IGBT) jest pomijalny. Na-
tomiast, gdy nie występowało przełączanie ZVS i quasi-ZCS, obecność „ogona prądo-
wego” zwiększała nieco straty komutacyjne. Podczas regulacji mocy wyłączany przez 
tranzystor prąd przyjmował różne wartości (rys. 5.10b, d). Dla różnych wyłączanych 
prądów zmianie ulegał czas ∆tk przeładowania kondensatorów bezstratnego układu 
odciążającego (dołączonych równolegle do tranzystorów, jak na rysunku 1.2d). Jeśli 
zapewniony był właściwy czas ∆tk dla maksymalnego wyłączanego prądu (uwzględnia-
jący czas wyłączania tranzystora i obecność „ogona prądowego”), to dla minimalnego 
wyłączanego prądu czas ten był zbyt długi (rys. 6.3e). Podobnie, jeśli zapewniony został 
właściwy czas komutacji przy minimalnym wyłączanym prądzie, czas ten był zbyt krótki 
przy prądzie maksymalnym. Wybór kondensatorów układu dociążającego był zatem 
kompromisem. „Ogon prądowy” i problemy z nim związane nie występowały w przy-
padku zastosowania tranzystorów polowych, wówczas jednak zwiększały się znacznie 
straty mocy związane ze stanem przewodzenia.  
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Jednym z celów przyszłych prac badawczych autora bądzie opracowanie topologii 
falownika rezonansowego, w którym kondensatory bezstratnego układu odciążającego 
łączników ZVS będą przełączane. W ten sposób, dla różnych wartości komutowanych 
prądów, do tranzystorów IGBT dołączane będą kondensatory o różnych pojemnościach. 
Zapewni to stałą w przybliżeniu wartość czasu przeładowania tych kondensatorów  
i wyeliminuje w znacznym stopniu wpływ „ogona prądowego” na straty komutacyjne. 

 

7.3. Szeregowy falownik rezonansowy z układem powielacza napięcia  
Urządzenia przemysłowe służące do ładowania (rozładowywania) elektrostatycz-

nego wykorzystują powielacze napięcia, na wejściu których znajduje się transformator 
wysokiego napięcia. Indukcyjności rozproszenia transformatora oraz pojemności układu 
powielającego tworzą szeregowy obwód rezonansowy z przełączanymi kondensatorami.  

Działanie układów powielających zasilanych ze źródła napięcia sinusoidalnego jest 
ogólnie znane. Jednak w przypadku, gdy powielacz zasilany jest z falownika o prosto-
kątnym napięciu wyjściowym i częstotliwości od kilku do kilkudziesięciu kHz  wystę-
pują inne procesy elektromagnetyczne, dotychczas bardzo nielicznie opisywane  
w literaturze [43].  

Celem prowadzonych badań było pogłębienie wiedzy na temat tych procesów oraz 
zaprojektowanie i wykonanie układów eksperymentalnych, w których tranzystory  
falownika przełączane są w warunkach ZVS lub w warunkach najbardziej korzystnych 
– ZVS i quasi-ZCS.  

Badania rozpoczęto od przeprowadzenia symulacji komputerowej, podczas której 
wyznaczono: przebiegi wartości chwilowych prądu i napięcia wyjściowego falownika, 
sekwencję występowania stanów i odpowiadających im schematów zastępczych 
(MSKS), charakterystyki zewnętrzne. 

Schemat ideowy powielacza zasilanego z falownika napięcia przez transformator 
zamieszczony jest na rysunku 7.26. Falownik przedstawiono jako źródło o prostokątnym 
kształcie przebiegu czasowego napięcia. Transformator reprezentowany jest jedynie 
przez sumę indukcyjności rozproszenia strony pierwotnej i wtórnej. Założono, że prąd 
powielacza jest dużo większy od prądu magnesowania transformatora i pominięto in-
dukcyjność główną transformatora. Parametry falownika i transformatora sprowadzone 
zostały na stronę uzwojenia wtórnego transformatora. Jako przykład powielacza przed-
stawiono układ zbudowany z 8 diod i 8 kondensatorów. 

Wyniki badań symulacyjnych posłużyły do budowy układów eksperymentalnych, 
wdrożonych w urządzeniach talkowania elektrostatycznego przy produkcji kabli energe-
tycznych (dla kilku polskich fabryk kabli) [171] oraz w urządzeniu do elektrostatycznej 
segregacji materiałów sypkich (w Instytucie Inżynierii Materiałów Polimerowych  
i Barwników w Toruniu) [109]. 
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Rys. 7.26.  Uproszczony schemat ideowy powielacza zbudowanego z 8 diod i 8 kondensatorów, 

zasilanego z  falownika przez transformator  
 

Wyniki badań i wnioski  

Szeregowy obwód rezonansowy utworzony jest z indukcyjności rozproszeń trans-
formatora i przełączanych diodami kondensatorów. Może on zachowywać się w różny 
sposób, w zależności od obciążenia (prądu ulotu) oraz częstotliwości napięcia wyjścio-
wego falownika. Na rysunku 7.27 przedstawiono przebiegi napięcia i prądu wyjściowe-
go falownika (sprowadzone na stronę uzwojenia wtórnego transformatora) w różnych 
warunkach pracy. Założono przy tym, że napięcie wyjściowe falownika ma kształt pro-
stokątny o maksymalnym, 50% wypełnieniu.  

Sposoby regulacji mocy oraz zjawiska związane z komutacją są analogiczne do opi-
sanych w podrozdziale 5.2 i rozdziale 6. Regulacja mocy odbywać się może w zakresie: 
– częstotliwości mniejszych od częstotliwości drgań własnych fs <  fwł (rys. 7.27a, b, c), 
– częstotliwości w przybliżeniu równych i jednocześnie większych od częstotliwości 

drgań własnych fs ≈ fwł  i  fs > fwł (rys. 7.27d), 
– częstotliwości większych od częstotliwości drgań własnych fs > fwł (rys. 7.27e). 

Przy modulacji PFM i niskich częstotliwościach napięcia wyjściowego falownika 
(fs < fwł) transformator ulec może nasyceniu. Ponadto można zaobserwować wzrost am-
plitudy prądu tranzystorów. Regulacja mocy za pomocą zmiany częstotliwości w zakre-
sie fs > fwł jest korzystniejsza. Spełnione są warunki do pracy tranzystorów jako 
łączników ZVS. Jeśli sterowanie gwarantować będzie, że układ nie przejdzie do pracy  
w zakresie fs < fwł, wówczas zastosować można charakterystyczne dla łączników ZVS 
bezstratne układy odciążające przy wyłączaniu – kondensatory dołączone równolegle do 
tranzystorów. 
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Rys. 7.27.  Przebiegi wartości chwilowych napięcia i prądu wyjściowego falownika obciążonego 

transformatorem i powielaczem w różnych warunkach pracy: a), b), c) fs <  fwł, przy 
różnych wartościach prądu obciążenia, d) fs ≈ fwł  i  fs > fwł, e) fs > fwł 

 
Sposób sterowania, dla którego przebiegi prądu i napięcia wyjściowego falownika 

przedstawiono na rysunku 7.27d zapewnia minimalizację prądu tranzystorów oraz strat 
mocy podczas przewodzenia i przełączania. Tranzystory pracować mogą jako łączniki 
ZVS i quasi-ZCS (podrozdz. 6.2). Prąd wyjściowy falownika jest ciągły i nie zmienia 
kierunku w ciągu każdego z półokresów. Częstotliwość napięcia wyjściowego falownika 
zmienia się wraz ze zmianami obciążenia (Load-Adaptive PFM). Regulacja mocy,  
w tym przypadku, odbywać się może jedynie za pomocą zmiany napięcia zasilającego 
falownik (PAM) lub modulacji PDM. 

Z uwagi na szereg zalet bardziej szczegółowo omówiony zostanie przypadek 
przedstawiony na rysunku 7.27d. W czasie trwania cyklu pracy wyróżnić można wów-
czas 8 przedziałów czasowych. Na rysunku 7.28 przedstawiono przebiegi prądu i napię-
cia wejściowego układu złożonego z transformatora i powielacza (iwej, uwej), napięcia 
wyjściowego powielacza (uwyj) oraz prądów diod (iD1 – iD8). Przedziałom przewodzenia 
poszczególnych diod (rys. 7.28) odpowiadają schematy zastępcze z rysunku 7.29. 
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Rys. 7.28.  Przebiegi prądu i napięcia wejściowego układu złożonego z transformatora i powiela-

cza (iwej, uwej), napięcia wyjściowego powielacza (uwyj) oraz prądów diod D1...D8  
 
Na rysunku 7.29 zaznaczono pogrubioną linią obwody, w których zachodzą zjawiska 

związane z rezonansowym przeładowaniem elementów L-C. W czasie jednego okresu 
pracy falownika wyróżnić można przedziały czasowe, w których zastępcza pojemność Cz 
połączona szeregowo z indukcyjnością rozproszenia transformatora wynosi:  

2/,4/,6/,8/z CCCCC =               (7.54a) 
dla dodatniej półfali prądu, lub   

1/,3/,5/,7/z CCCCC =               (7.54b) 
dla ujemnej półfali prądu. 
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Rys. 7.29. Schematy zastępcze układu powielającego z transformatorem i falownikiem odpowia-

dające stanom przewodzenia poszczególnych diod, w których zachodzą zjawiska 
związane z rezonansowym przeładowaniem elementów L-C: a)÷d) dla dodatniej pół-
fali prądu wyjściowego falownika, e)÷h) dla ujemnej półfali prądu 



164 

Na uwagę zasługuje fakt, że dla powielacza z 6 kondensatorami i 6 diodami wyod-
rębnić można było 6 przedziałów czasowych, w których zastępcze pojemności wynosiły 
odpowiednio: Cz= C/6, C/4, C/2 (dla dodatniej półfali prądu) oraz Cz= C/5, C/3, C/1 
(dla ujemnej półfali prądu). Podobnie, dla powielacza złożonego z 4 kondensatorów  
i 4 diod występowały 4 przedziały czasowe, w których pojemności zastępcze wynosiły: 
Cz= C/4, C/2 (dla dodatniej półfali prądu) oraz  Cz = C/3, C/1 (dla ujemnej półfali prądu). 

Na rysunku 7.30 przedstawiono uzyskane w wyniku symulacji komputerowej cha-
rakterystyki układu złożonego z falownika, transformatora i 8-stopniowego powielacza 
(rys. 7.26). Do symulacji przyjęto dane z układu rzeczywistego: C1÷C8 = 100 pF, 
Lr = 20 H (sprowadzona na stronę wysokonapięciową transformatora), przekładnia 
transformatora υ = 5000/10.  
 

 
Rys. 7.30.  Charakterystyki układu powielającego z transformatorem i falownikiem uzyskane  

w wyniku symulacji komputerowej: wartość średnia napięcia wyjściowego – a), 
napięcie tętnień – b), moc wyjściowa – c) oraz częstotliwość drgań własnych układu 
powielacz – transformator d) w funkcji prądu ulotu 
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a)  b)   

   
c)    d) 

   
e)  

 
Rys. 7.31.  Widok urządzeń do elektrostatycznego talkowania (a, b) oraz do segregacji materia-

łów sypkich (c, d), w których zastosowano szeregowy falownik rezonansowy z ukła-
dem powielacza napięcia o strukturze z rysunku (e) 

 
 
 



166 

Z przedstawionych charakterystyk wynika, że: 
– charakterystyka średniego napięcia wyjściowego powielacza jest najmniej ustępliwa 

dla pracy falownika z częstotliwością drgań własnych układu (Load-Adaptive PFM);  
w praktyce jest to częstotliwość nieco wyższa, co zapewnia pracę tranzystorów jako 
łączników ZVS, w stanie jałowym napięcie wyjściowe powielacza równe jest:  

wyj_pow wyj_falU U nϑ= ⋅ ⋅            (7.55) 

gdzie: Uwyj_fal = +Ud/2 dla układu półmostkowego lub Uwyj_fal = +Ud dla układu 
mostkowego,  

 Ud  –  napięcie zasilania falownika,   
 ϑ  –  przekładnia transformatora,  
 n  –  liczba stopni powielacza, 

– maksymalną moc wyjściową uzyskuje się przy pracy falownika z częstotliwością 
drgań własnych układu, 

– częstotliwość drgań własnych układu zależna jest od pojemności kondensatorów 
powielacza oraz indukcyjności rozproszenia transformatora i jest funkcją obciążenia, 

– w okresie cyklu pracy układu, z indukcyjnością rozproszenia transformatora połą-
czone są szeregowo kondensatory od 1 do n (ilość stopni powielających), częstotli-
wość drgań własnych fwł układu oszacować można z zależności:  

n/π2
1

π2
1

r
wł

r CL
f

CL
<<     (7.56) 

Na rysunkach 7.31a, b przedstawiono fotografię oraz szkic ilustrujący zasadę dzia-
łania urządzenia do talkowania elektrostatycznego stosowanego przy produkcji kabli 
[171]. Na rysunku 7.31c, d umieszczono natomiast fotografię urządzenia do elektrosta-
tycznej segregacji materiałów sypkich [109]. Schemat blokowy układu przekształtniko-
wego, opracowanego i zastosowanego przez autora w tych urządzeniach, zamieszczony 
został na rysunku 7.31e. W falowniku rezonansowym zastosowano modulację Load-
Adaptive PFM (rys. 7.27d). Regulacji mocy dokonywano wykorzystując zmiany napię-
cia zasilającego falownik za pomocą przerywacza. 

 

7.4. Generator SCA do regulacji obciążenia systemu  
elektroenergetycznego 
Celem prowadzonych przez autora prac projektowo-badawczych było opracowanie 

i wykonanie eksperymentalnego 3-fazowego falownika napięcia, będącego generatorem 
SCA, współpracującym z transformatorem NN/ŚN i szeregowym filtrem rezonansowym 
216,66 Hz (rys. 7.32).  

Sterowanie częstotliwością akustyczną (SCA) stosowane było do regulacji obcią-
żenia systemu energetycznego [158] i rozpowszechnione w wielu krajach Europy. Zasa-
da działania systemu SCA polega na dodaniu do napięcia sieci kodowanego sygnału 
o częstotliwości akustycznej. Po odebraniu i zdekodowaniu przez odbiornik sygnał SCA 
wykorzystywany jest do sterowania. Umożliwia on zdalne przełączanie taryf, załączanie 
i wyłączanie odbiorników (oświetlenie ulic, interwencyjne wyłączanie linii systemu), 
kształtowanie krzywej obciążenia, itp.  
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Rys. 7.32.  Schemat blokowy – a) oraz schemat zastępczy – b) układu nadajnika SCA włączone-

go do systemu elektroenergetycznego 
 
Opracowany przez autora [81] pod koniec lat 90. generator miał wiele układów 

ochronno-zabezpieczających, jak np.: układ ograniczenia prądowego, aktywne zabez-
pieczenie zwarciowe, zabezpieczenie nad- i podnapięciowe, układ obliczający tzw. 
„całkę cieplną”, układ łagodnego startu, łagodnego zatrzymania i inne. 

Schemat blokowy generatora przedstawiony został na rysunku 7.33. Do budowy 
generatora zastosowano wcześniej opracowany przez autora (i wówczas produkowany) 
przemiennik napędowy. W przemienniku tym zmodyfikowano część struktury układu 
sterującego, zgodnie ze schematem zamieszczonym na rysunku 7.33b. Była to struktura 
programowalna z poziomu klawiatury lub komputera PC. Wprowadzenie nowej warto-
ści parametru oznaczało zmianę struktury lub wartości zmiennej, np. parametr P42 = 0 
lub = 1 umożliwiał badanie i strojenie obwodów rezonansowych. W przypadku P42 = 2 
generator pracował ze stałą, znormalizowaną częstotliwością równą 216,66 Hz. Parame-
try P1 i P2 umożliwiały – podczas badań – wybór zakresu częstotliwości. Parametry P3, 
P4, P32, P72 odpowiedzialne były za stromości narastania lub opadania napięcia oraz 
częstotliwości wyjściowej. Parametry P19 i P20 umożliwiały nastawę ograniczenia 
prądowego. Sterowanie falownikiem (PWM) nie gwarantowało miękkiej komutacji 
tranzystorów. Nie miało to jednak w tym przypadku większego znaczenia, z uwagi na 
stosunkowo niską częstotliwość przełączeń tranzystorów falownika (ok. 2 kHz). 

Fotografię urządzeń eksperymentalnego układu SCA przedstawiono na rysunku 7.34. 
Opracowany generator tranzystorowy był konkurencyjny w stosunku do spotykanych 
wówczas innych generatorów SCA, w szczególności generatorów tyrystorowych. System 
ten przeszedł pozytywne badania (zainstalowano go do celów prób w GPZ Strzelno), lecz 
nie wdrożono go do produkcji z uwagi na powstającą bardzo silną konkurencję systemów 
sterowania radiowego. Systemy SCA w chwili obecnej nie są produkowane i zastępuje się 
je urządzeniami wykorzystującymi do celów komunikacji fale radiowe (GSM). 
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Rys. 7.33.  Schemat blokowy przemiennika – a) oraz schemat blokowy układu sterowania genera-

tora SCA – b) 
 

     
Rys. 7.34.  Elementy systemu SCA: a) generator – falownik [81], b) cewki i kondensatory obwo-

du rezonansowego 
 



169 

8. PODSUMOWANIE 

Rozprawę poświęcono tranzystorowym falownikom napięcia z szeregowymi  
obwodami rezonansowymi. Szczególnie skoncentrowano się na procesach komutacyj-
nych zachodzących w tych układach oraz problematyce kształtowania charakterystyk 
wyjściowych. Dla wszystkich falowników wraz z obwodami wyjściowymi, których 
właściwości były analizowane, opracowano odpowiednie modele symulacyjne. Prze-
prowadzono analizę pracy tych falowników przy różnych rodzajach obciążeń i różnych 
metodach sterowania oraz dokonano weryfikacji wyników za pomocą symulacji kompu-
terowych. Wybrane wyniki analizy i symulacji zweryfikowano eksperymentalnie. Wyni-
ki badań pozwoliły na wyznaczenie zależności przydatnych do projektowania układów, 
a także do oceny ich własności. Układy eksperymentalne posłużyły do opracowania 
szeregu  urządzeń wdrożonych w przemyśle.  

Praca stanowi kompendium informacji na temat tranzystorowych falowników  
z szeregowymi obwodami rezonansowymi. Szczegółowe wnioski wynikające z kolejno 
analizowanych zagadnień zamieszczono w podsumowaniu poszczególnych rozdziałów 
i podrozdziałów. 

W rozdziale 1 przedstawiono klasę układów będących przedmiotem rozprawy, 
podstawowe ich właściwości i obszary zastosowań. Zaprezentowano stan dotychczaso-
wej wiedzy w zakresie przedmiotu pracy oraz rys historyczny wybranych zastosowań.  
W rozdziale tym przedstawiono cel i zakres pracy, zagadnienia nierozwiązane oraz 
wymagające pogłębienia teorii i działań poprawiających właściwości analizowanych 
układów.  

Określono także, które spośród łączników miękko przełączających (CB-ZVS, 
VB-ZVS, CB-ZCS, VB-ZCS)  mogą być zastosowane w rozważanych typach prze-
kształtników. Analizując kształty przebiegów prądów i napięć w szeregowych falowni-
kach rezonansowych zrezygnowano z łączników VB dla tych falowników, ze względu 
na możliwość wystąpienia przepięć przy wymuszonym wyłączaniu łączników i braku 
diod zwrotnych. Dalsza analiza prowadzona była więc dla szeregowych falowników  
z łącznikami CB-ZVS lub CB-ZCS.  Na podstawie podobieństwa przebiegów wykazano 
także dualizm prądów i napięć dla różnych, badanych typów przekształtników.  

W rozdziałach 2 i 3 scharakteryzowano błędy, które powstają przy analizie szere-
gowych falowników rezonansowych metodą AC dla podstawowej harmonicznej. Głów-
ne założenia w tej analizie polegały na przyjęciu sinusoidalnych kształtów prądów  
i napięć w układzie. Było to równoważne ze stwierdzeniem, że częstotliwość przełączeń fs 
jest w przybliżeniu równa częstotliwości rezonansowej, a dobroć obwodu rezonansowe-
go jest dostatecznie duża. Ponadto odbiornik nieliniowy zastępowano liniowym. Nasu-
wają się więc pytania, jakie błędy powstają przy tej analizie (w szczególności dla 
małych dobroci obwodu rezonansowego, odbiornika z prostownikiem i modulacji PFM) 
i czy nie zatracona została istota niektórych zjawisk.   

Odpowiedzi na te pytania, wnoszące wkład w poszerzenie wiedzy w tym zakresie, 
przedstawiono w rozdziałach 2 i 3. Wyznaczono przebiegi czasowe wielkości elektrycz-
nych oraz charakterystyki falowników z szeregowym obwodem rezonansowym i odbior-
nikiem włączonym szeregowo lub równolegle do kondensatora obwodu rezonansowego 
przy: 
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– zasilaniu napięciem sinusoidalnym i odbiorniku rezystancyjnym Rac (w obwodzie prą-
du przemiennego, AC), 

– zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku rezystancyjnym Rac (w obwodzie prądu 
przemiennego, AC), 

– zasilaniu napięciem prostokątnym i odbiorniku w postaci prostownika z filtrem induk-
cyjnym lub pojemnościowym i rezystorem Rdc (za prostownikiem, w obwodzie DC). 

Wyniki analizy dla harmonicznej podstawowej porównane zostały z wynikami ana-
lizy MSKS (metodą sekwencyjną kolejnych stanów)  oraz uzyskanymi symulacyjnie.  

Porównywane charakterystyki to:  
– moc oraz rezystancja (za prostownikiem z filtrem) sprowadzona na stronę AC,  

w funkcji częstotliwości przełączania tranzystorów, 
– częstotliwości charakterystyczne fsyn, fPmax, fgr, fr, fwł w funkcji dobroci obwodu rezo-

nansowego, gdzie:  
fr  –  częstotliwość rezonansowa obwodu  RLC,   
fwł  –  częstotliwość drgań własnych obwodu  RLC,  
fsyn  –  częstotliwość synchronizacji napięcia i prądu zasilającego obwód rezonan-

sowy (granica ZCS – ZVS),   
fs  –  częstotliwość przełączeń tranzystorów (częstotliwość napięcia pobudzają-

cego obwód rezonansowy),   
fPmax –  częstotliwość, przy której do obciążenia dociera energia z maksymalną mocą, 
 fgr  –  częstotliwość, przy której prąd obwodu rezonansowego staje się impulsowy. 

Określono błędy wynikające z przyjmowanych zwykle założeń upraszczających 
przy różnych: wartościach dobroci obwodu rezonansowego, częstotliwościach przełą-
czeń i sposobach włączenia odbiornika. Wyznaczono błędy sprowadzania rezystancji 
Rdc (za prostownikiem i filtrem) do zastępczej rezystancji Rac (w obwodzie prądu prze-
miennego). Istotnym, ogólnym wnioskiem nasuwającym się z treści rozdziałów 2 i 3 jest 
stwierdzenie, że analiza AC może być stosowana jedynie przy ciągłym prądzie obwodu 
rezonansowego dla ograniczonego zakresu obciążeń i częstotliwości. W szczególności 
udowodniono (podrozdz. 2.3.2, 3.3.2), że granica między możliwością pracy tranzysto-
rów jako łączników ZVS i ZCS nie pokrywa się w wielu przypadkach z częstotliwością 
rezonansową. Ponadto, synchronizacja fali prądu i napięcia wyjściowego falownika nie 
oznacza maksymalnej mocy wyjściowej. Błędy spowodowane uproszczeniami tej anali-
zy maleją ze wzrostem dobroci. 

W rozdziale 4 przedstawiono oryginalne, opracowane przez autora niniejszej rozprawy, 
topologie falowników z obwodami rezonansowymi oraz metody ich sterowania.   Umożliwia-
ją one realizację układów o charakterystykach wyjściowych o małej ustępliwości. Układy te 
mają ponadto następujące właściwości, które mogą występować jednocześnie: 
– skuteczne filtrują wyższe harmoniczne, 
– charakteryzują się cechami źródła prądu lub źródła napięcia, 
– można dobrać taki typ (i wartości elementów) czwórnika (znajdującego się pomię-

dzy falownikiem a odbiornikiem) lub połączenia czwórników, aby wpływ rezystancji 
i indukcyjności linii między falownikiem a odbiornikiem na wartość napięcia lub 
prądu odbiornika był pomijalny, 

– można dobrać taki typ (i wartości elementów) czwórnika lub połączenia czwórni-
ków, aby zminimalizować prąd wyjściowy falownika (prąd wejściowy czwórnika) 
dla danego obciążenia.  
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W rozdziale 5 przedstawiono opis matematyczny układu złożonego z falownika 
oraz obwodu rezonansowego składającego się z dławika dopasowującego, transformato-
ra i nieliniowego odbiornika w postaci komory wyładowczej. Wyznaczono analitycznie 
charakterystyczne wartości napięć i częstotliwości, dla których możliwa jest praca tran-
zystorów jako łączników ZVS lub ZCS (fsyn_min, fsyn_max), oraz dla których pojawiają się  
i gasną wyładowania snopiące (fsgr1, fsgr2).   

Zweryfikowano poprawność schematu zastępczego odbiornika (komory wyładow-
czej). Dokonano identyfikacji parametrów elementów tego schematu i wyznaczono 
symulacyjnie rodziny charakterystyk układu (dla różnych napięć zasilających i często-
tliwości przełączania tranzystorów). Charakterystyki te porównano z uzyskanymi anali-
tycznie oraz eksperymentalnie. Modele symulacyjne oraz matematyczne okazały się 
wystarczająco dobre do zastosowań praktycznych (podrozdz. 7.2). Obliczone analitycz-
nie częstotliwości graniczne, przy których pojawia się prąd odbiornika nieliniowego (np. 
wyładowania w komorze aktywatora) zgodne były z wyznaczonymi symulacyjnie i eks-
perymentalnie (rozbieżność od kilku do kilkunastu procent). Parametry odbiornika nie-
liniowego i mocy procesu, wyznaczone na podstawie trajektorii u = f(q), jak również 
częstotliwości charakterystyczne fsgr1, fsgr2, fsyn_min, fsyn_max były istotne przy projektowa-
niu falownika. 

Opracowano oraz zbadano symulacyjnie i eksperymentalnie różne sposoby i ukła-
dy sterowania falownikiem stosownym do powierzchniowej obróbki tworzyw (PWM, 
PFM, PAM, PDM i ich kombinacje, w tym nowe metody łączące PDM z PFM).  

Przedstawiony w tym rozdziale opis matematyczny wraz z wynikami badań symu-
lacyjnych i eksperymentalnych przyczynił się, zdaniem autora, w istotny sposób do 
rozwoju teorii i zastosowań falowników rezonansowych. 

W rozdziale 6 przedstawiono różne metody sterowania szeregowym falownikiem 
rezonansowym, zapewniające miękką komutację. Określono warunki konieczne do 
zaistnienia komutacji miękkiej oraz warunki, które tę komutację wykluczają. Przepro-
wadzono analizę wpływu tzw. czasu martwego, jego występowania w stosunku do chwi-
li odpowiadającej zerowej wartości prądu wyjściowego falownika oraz pojemności 
tranzystorów i diod (wraz z dołączonymi kondensatorami), na proces komutacji.  

Zwrócono szczególną uwagę na znalezienie takich metod sterowania, które umoż-
liwią równoczesną pracę tranzystorów jako łączników ZVS i quasi-ZCS. Wyznaczono 
warunki do zaistnienia komutacji optymalnej, w której tranzystor wyłącza się przy naj-
mniejszej wartości prądu (quasi-ZCS) gwarantującej jednak zaistnienie komutacji ZVS. 
W tym przypadku napięcie na załączanym tranzystorze osiąga wartość równą zeru  
w chwili, gdy prąd wyjściowy falownika osiąga również wartość równą zeru. Wyzna-
czono analitycznie wartości obciążeń i czasów (chwil wyłączania i załączania) zapew-
niających komutację optymalną dla odbiorników rezystancyjnych oraz zbudowanych  
z prostownika z filtrem (pojemnościowym) i rezystorem. Zaproponowano rozwiązania, 
które zapewniają komutację optymalną (lub do niej zbliżoną) niezależnie od wartości 
prądu obciążenia, także w stanie jałowym. Wyniki rozważań teoretycznych potwierdzo-
ne zostały symulacyjnie i eksperymentalnie (podrozdz. 7.1).   

Regulacja mocy wyjściowej falownika przy komutacji tranzystorów falownika  
w warunkach optymalnych (lub do nich zbliżonych) wymaga dodatkowych przekształt-
ników regulujących napięcie lub stosowania modulacji PDM. Zastosowanie dodatkowe-
go przekształtnika komplikuje budowę, a wykorzystanie modulacji PDM może być 
niekorzystne w niektórych zastosowaniach z powodu tętnień napięcia. Analiza przepro-
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wadzona w podrozdziałach 6.2 i 6.3 umożliwiła opracowanie takiej strategii sterowania, 
w której 2 tranzystory mostka pracować mogą jako łączniki ZVS i quasi-ZCS (w warun-
kach optymalnych), a pozostałe 2 tranzystory jako łączniki ZVS. Rozwiązanie takie, 
oprócz radykalnej redukcji strat komutacyjnych czy generowanych zaburzeń radioelek-
trycznych umożliwia regulację napięcia (mocy) na wyjściu przy niewielkich gabarytach 
filtrów wyjściowych, ponieważ tętnienia napięcia występują z częstotliwością dwukrot-
nie większą od częstotliwości przełączania tranzystorów. Zaproponowana metoda ste-
rowania sprawdzona została symulacyjnie. 

Badania eksperymentalne (rozdz. 7) koncentrowały się na dwóch grupach urzą-
dzeń, w których zastosowano szeregowy falownik rezonansowy. Pierwszą grupą były 
przekształtniki DC/DC o stałym współczynniku transformacji. Drugą stanowiły falowni-
ki rezonansowe z odbiornikiem nieliniowym w postaci komory z zespołem elektrod, 
między którymi występowały wyładowania snopiące.  

W ramach badań autor dokonał analizy, syntezy i stworzył model matematyczny 
rezonansowego przekształtnika DC/DC, opierając się początkowo na uproszczonym 
modelu opisanym w podrozdziałach 2.1.2 i 2.2.2. Badany, rezonansowy przekształtnik 
DC/DC (podrozdz. 7.1) miał wyższą sprawność energetyczną, większą „sztywność” 
charakterystyki wyjściowej oraz generował mniejsze zaburzenia radioelektryczne  
w porównaniu z wcześniej stosowanym układem z twardo przełączającymi tranzystora-
mi. Tranzystory przełączały miękko, w warunkach ZVS i quasi-ZCS niezależnie od 
prądu obciążenia. Straty komutacyjne były zminimalizowane, gdyż punkt pracy prze-
mieszczał się wzdłuż osi (prąd kolektora / napięcie kolektor-emiter), nie wchodząc  
w obszar pracy aktywnej. Oprócz szeregu zalet układ ten miał wadę, ograniczającą jego 
stosowanie. Wymagał on bowiem w niektórych zastosowaniach dodatkowego prze-
kształtnika do regulacji mocy lub napięcia wyjściowego w przypadku, gdy taka regula-
cja była potrzebna. Wyniki analizy i badań posłużyły do opracowania przez autora 
szeregu nowych układów bazujących na opisanej idei. Powstał między innymi układ do 
ładowania baterii trakcyjnej samochodu elektrycznego, układ bezstykowego przekazy-
wania energii do elementów będących w ruchu obrotowym oraz model symulacyjny  
i projekt układu do zwrotu energii z sieci odciążającej falownika z elementami GTO.  
W późniejszym czasie autor zastosował te rozwiązania w kilku innych urządzeniach 
przemysłowych.  

W podrozdziale 7.2 przedstawiono wyniki badań falowników rezonansowych  
z odbiornikiem nieliniowym w postaci komory z elektrodami między którymi występo-
wały wyładowania snopiące. Wyniki te były zgodne z przedstawionymi w rozdziale 5 
wynikami uzyskanymi analitycznie oraz symulacyjnie. Badane były różne struktury 
przekształtników oraz różne metody i układy sterowania. Na uwagę zasługują metody,  
w których tranzystory pracować mogły jako łączniki ZVS i quasi-ZCS. Metody te 
przedstawione zostały w podrozdziałach 5.2 i 6.2.  W wyniku prac realizowanych przez 
autora w ramach grantu KBN nr 8 T10A 142 2000 C/4915 badania te zaowocowały 
powstaniem szeregu urządzeń przemysłowych. Przedstawione w podrozdziale 5.2 struk-
tury układów sterowania stosowane są w chwili obecnej w generatorach aktywatorów, 
produkowanych seryjnie na rynek krajowy i zagraniczny. W układach tych stosowana 
jest obecnie oryginalna, opracowana i zastrzeżona (zgłoszenie patentowe) przez autora 
metoda sterowania falownikiem rezonansowym.  

Jednym z badanych układów był falownik, w którym szeregowy obwód rezonan-
sowy utworzony został z transformatora i powielacza napięcia (podrozdz. 7.3). Układ 
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taki może być stosowany w urządzeniach napylania elektrostatycznego (malarnie prosz-
kowe, talkownice), elektrofiltrach oraz urządzeniach do segregacji odpadów sypkich.  

Schematy wybranych układów sterowania falownikami rezonansowymi, wykorzy-
stanymi w badaniach eksperymentalnych, zamieszczono w załączniku 5. 

Podsumowując, cele pracy polegające na analizie, syntezie oraz opracowaniu no-
wych rozwiązań technicznych falowników (wraz z obwodami wyjściowymi), w których 
wykorzystano zjawiska rezonansowe do poprawy parametrów i właściwości takich jak: 
zwiększenie sprawności energetycznej, usztywnienie charakterystyk, zmniejszenie gaba-
rytów i masy, a także zmniejszenie negatywnego oddziaływania na sieć zasilającą  
i środowisko elektromagnetyczne, poprawę jakości procesu technologicznego, realizo-
wanego za pomocą tych falowników,  zostały osiągnięte.  

Istotne przy realizacji celu pracy zagadnienia, wymagające pogłębienia analizy 
oraz poszerzenia wiedzy, zostały rozwiązane. Przeprowadzając analizę i realizując ba-
dania autor uzyskał: 
– zmniejszenie ustępliwości charakterystyk zewnętrznych, zwiększenie sprawności 

energetycznej, obniżenie obciążeń prądowych i narażeń przepięciowych oraz 
zmniejszenie generowania zaburzeń radioelektrycznych w rezonansowym prze-
kształtniku DC/DC (podrozdz. 7.1), 

– możliwość kształtowania mało ustępliwych (sztywnych) charakterystyk zewnętrznych 
i zapewnienie pracy układu jako źródła napięciowego lub prądowego (rozdz. 4), 

– minimalizację obciążenia prądowego łączników falownika poprzez dobór parame-
trów obwodu rezonansowego dla danego odbiornika (rozdz. 4), 

– możliwość pracy układów przy minimalnym obciążeniu tranzystorów w stosunku do 
przenoszonej mocy (podrozdz. 6.3, 7.1, 7.2), 

– możliwość sterowania łącznikami tak, aby jednocześnie pracowały jako ZVS (lub 
quasi-ZVS) oraz ZCS (lub quasi-ZCS) w wybranych układach (podrozdz. 6.2, 7.1, 
7.2), radykalne zminimalizowanie strat komutacyjnych oraz zmniejszenie generowa-
nych zaburzeń radioelektrycznych, 

– poprawę parametrów układu przekształtnikowego wykorzystując istniejące induk-
cyjności i pojemności pasożytnicze jako części składowe obwodów rezonansowych 
(podrozdz. 7.1 – 7.3). 

Za osiągnięcia własne autor uważa:  
– wyznaczenie i porównanie wybranych charakterystyk szeregowych falowników re-

zonansowych obciążonych szeregowo lub równolegle z odbiornikiem rezystancyj-
nym oraz odbiornikiem składającym się z prostownika z filtrem (indukcyjnym lub 
pojemnościowym) i rezystorem w porównaniu z charakterystykami obwodu rezonan-
sowego RLC, pobudzanego napięciem sinusoidalnym, wyciągnięcie wniosków z tego 
porównania i określenie zakresu stosowania uproszczonej metody analizy dla pierw-
szej harmonicznej (rozdz. 2 i 3),  

– porównanie różnych metod sterowania szeregowym falownikiem rezonansowym, 
sprecyzowanie warunków koniecznych do pracy tranzystorów falownika z komutacją 
miękką oraz warunków wykluczających tę komutację, a ponadto wyznaczenie cha-
rakterystyk sterowania i znalezienie obszarów zmiennej sterującej, dla której możli-
wa jest praca tranzystorów jako łączników ZVS lub ZCS oraz określenie metod, 
które gwarantują jednoczesną pracę tranzystorów jako łączników ZVS i quasi-ZCS 
(rozdz. 6), 
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– analizę, syntezę, budowę, badania oraz zastosowania wysokosprawnego układu 
przekształtnika DC/DC pracującego w technice zbliżonej jednocześnie do ZCS  
i ZVS, w którym wykorzystano indukcyjności rozproszeń, indukcyjność główną 
transformatora oraz pojemności własne tranzystorów jako części składowe obwodów 
rezonansowych, służących do poprawy parametrów przekształtnika (podrozdz. 7.1), 

– analizę i syntezę falowników rezonansowych o „sztywnych” charakterystykach wyj-
ściowych, pełniących funkcję źródła napięcia lub prądu (część podrozdz. 4.1 oraz 
podrozdz. 4.2-4.4),  

– analizę, syntezę, budowę, badania oraz zastosowania przemysłowe falowników rezo-
nansowych pracujących jako generatory w aktywatorach folii polietylenowej, stero-
wanych za pomocą modulacji PAM, PWM, PDM, PFM oraz jednoczesnej modulacji 
PDM i PFM, zgodnie z nową, opracowaną przez autora metodą (rozdz. 5 i podrozdz. 
7.2), 

– analizę, opracowanie oraz zastosowanie przemysłowe innych układów rezonanso-
wych, takich jak: falownik rezonansowy z powielaczem (do elektrostatycznego na-
noszenia proszków oraz do segregacji materiałów sypkich), zasilacze z łącznikami 
miękko przełączającymi, podzespoły sieci odciążających tyrystory GTO, generator  
SCA do sterowania procesami łączeniowymi w sieci elektroenergetycznej, sterowni-
ki zapewniające miękkie przełączanie tranzystorów (ZVS lub ZCS) oraz ich aktywną 
ochronę (podrozdz. 7.1, 7.3, 7.4, zał. 5). 

Szereg wymienionych osiągnięć nosi, zdaniem autora, znamiona oryginalności. Są 
to metody i układy sterowania oraz obwody mocy falowników rezonansowych, opraco-
wanych przez autora i zastosowanych w przemyśle, takie jak: 
– generatory aktywatorów do powierzchniowej obróbki tworzyw (obecnie produkowa-

ne seryjnie na rynek krajowy i zagraniczny), 
– przetwornice DC/DC z łącznikami ZVS i jednocześnie quasi-ZCS (znalazły wiele 

zastosowań jako podzespoły innych przekształtników), 
– prototypowe, rezonansowe falowniki z powielaczem do napylania elektrostatycznego 

oraz 3-fazowy falownik PWM z wyjściowym obwodem rezonansowym (SCA, 
216,66 Hz)  do sterowania elementów systemu elektroenergetycznego.  

Autor wyraża podziękowania pracownikom: Instytutu Sterowania i Elektroniki 
Przemysłowej Wydziału Elektrycznego Politechniki Warszawskiej, Katedry Automatyki 
Okrętowej Wydziału Elektrycznego Akademii Morskiej w Gdyni, Instytutu Elektrotech-
niki Wydziału Telekomunikacji i Elektrotechniki Uniwersytetu Technologiczno- 
-Przyrodniczego w Bydgoszczy, firmy APS Energia w Zielonce k/Warszawy oraz Insty-
tutu Inżynierii Materiałów Polimerowych i Barwników „Metalchem” w Toruniu za 
stworzenie możliwości do rozwoju naukowego, serdeczną atmosferę współpracy oraz 
umożliwienie przeprowadzenia badań eksperymentalnych i udostępnienie bazy aparatu-
rowej.  
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ZAŁĄCZNIKI  

ZAŁĄCZNIK 1:  Podstawowe, uproszczone zależności matematyczne 

Poniżej przedstawiono uproszczone zależności matematyczne [80], wyznaczone 
przy zastosowaniu analizy prowadzonej przedziałami, dla których topologia układu nie 
zmienia się. Przyjęto następujące założenia upraszczające: elementy są idealne, a warto-
ści pojemności Cf lub indukcyjności Lf filtrów są dużo większe od pojemności Cr lub 
indukcyjności Lr obwodów rezonansowych. Jeśli obciążenie oddzielone jest od obwodu 
rezonansowego filtrem, to traktować je można jako źródło napięcia lub prądu o stałych 
wartościach w przedziałach czasowych, w których topologia układu nie ulega zmianie. 
Schematy zastępcze większości przekształtników (w poszczególnych  przedziałach cza-
sowych) sprowadzić można wówczas do schematów z rysunku Z1.1.  

Uproszczone zależności, opisujące prądy i napięcia w układzie z obwodami rezo-
nansowymi, wyznaczyć można na podstawie wzorów (Z1.1a) – (Z1.3b), przy czym 
zależności (Z1.1a) i (Z1.1b) odpowiadają rysunkowi Z1.1a, zależności (Z1.2a) i (Z1.2b)  
rysunkowi Z1.1b, natomiast zależności (Z1.3a) i (Z1.3b) rysunkowi Z1.1c. Przy braku 
filtra umożliwiającego traktowanie odbiornika jako źródła napięcia lub prądu (o stałych 
wartościach w poszczególnych przedziałach czasowych), wzory te mogą być stosowane 
jedynie dla dużej dobroci (Q >> 1) obwodu rezonansowego.  
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Rys. Z1.1.  Schematy zastępcze przekształtników w przedziałach czasowych, w których zachodzą 

zjawiska rezonansowe i topologia układu nie zmienia się: a) szeregowego falownika 
rezonansowego obciążonego szeregowo prostownikiem z filtrem pojemnościowym, b) 
szeregowego falownika rezonansowego obciążonego równolegle prostownikiem z fil-
trem indukcyjnym, c) równoległego falownika rezonansowego obciążonego równole-
gle prostownikiem z filtrem indukcyjnym 
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ZAŁĄCZNIK 2: Przebiegi prądu i napięcia łączników w przekształtnikach 
z obciążeniem rezonansowym       

Na rysunku Z2.1 przedstawiono przebiegi prądu i napięcia łącznika w układzie 
szeregowego falownika rezonansowego z odbiornikiem szeregowym (Rac) dla 4 ty-
pów łączników miękko przełączających. Do symulacji przyjęto: Lr = 1,67 mH,  
Cr = 41 nF, Rac = 40 Ω, Ud = 540 V, schemat wg rysunku Z2.1e. Założono maksymalne, 
50% wypełnienie sygnałów sterujących tranzystory oraz 180° przesunięcie sygnałów 
sterowania poszczególnych gałęzi mostka.  

 

    

 

 
Rys. Z2.1.  Przebiegi napięcia i prądu łącznika w szeregowym falowniku rezonansowym z od-

biornikiem szeregowym (SL-SRI): a) fs = 14 kHz, łącznik CB-ZCS, b) fs = 14 kHz, 
łącznik VB-ZCS, c) fs = 20 kHz, łącznik CB-ZVS, d) fs = 20 kHz, łącznik VB-ZVS  
(praca niemożliwa), e) schemat układu 

 
Rysunki Z2.1a oraz Z2.1b dotyczą przypadku przełączania z częstotliwością fs < f0 

(założono Q >> 1,  fsyn ≈ f0). Dla fs < f0 mogą być zastosowane oba łączniki: CB-ZCS lub 
VB-ZCS. Jeśli zastosowany zostanie łącznik VB-ZCS, to napięcia na łącznikach w sta-
nie blokowania i przerwie w przepływie prądu obciążenia wynoszą dla układu mostko-
wego (uCr+Ud)/2, a dla półmostkowego uCr+Ud/2. Przy pracy z częstotliwością fs > f0 
może być użyty tylko łącznik CB-ZVS (rys. Z2.1c). Zastosowanie łącznika VB-ZVS 
(bez diod zwrotnych) prowadzi do generowania silnych przepięć (rys. Z2.1d), związa-
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nych z wymuszonym wyłączaniem prądu w obwodzie z cewką. Spowodować to może 
uszkodzenie łączników.  

Przypadek pracy z częstotliwością fs równą lub bliską częstotliwości synchronizacji 
fsyn przedstawiony jest w rozdziale 6 oraz w pracach [66, 110], przy czym układ wypo-
sażono w dodatkowe kondensatory odciążające tranzystory przy wyłączaniu oraz kon-
trolowano trwanie tzw. czasu martwego. 

Na rysunku Z2.2 przedstawiono schemat oraz przebiegi prądu i napięcia łącznika 
w szeregowym falowniku rezonansowym z odbiornikiem równoległym (Rac). Do 
symulacji przyjęto dane jak dla przypadku przedstawionego na rysunku Z2.1, przy czym 
zmianie uległa wartość rezystancji, która wynosiła Rac = 1000 Ω.  Uzyskane przebiegi są 
podobne do przebiegów przedstawionych na rysunku Z2.1. Jedynie na rysunku Z2.2b 
dostrzec można różnicę w porównaniu z przebiegami z rysunku Z2.1b – napięcie na 
wyłączonym łączniku w stanie bezprądowym obniża się. Jest to spowodowane rozłado-
wywaniem kondensatora poprzez równolegle włączony odbiornik (od wartości 
(uCr+Ud)/2 dla układu mostkowego oraz wartości uCr + Ud/2  dla półmostkowego). 
Wnioski dotyczące zastosowania łączników miękko przełączających są identyczne jak 
dla szeregowego falownika rezonansowego z odbiornikiem szeregowym, opisanym 
powyżej. Podobnie, dla innych szeregowych falowników rezonansowych nie jest możli-
wa praca z łącznikami VB-ZVS i częstotliwością  fs > f0 .  

 

  

 

 
Rys. Z2.2.  Przebiegi czasowe napięcia i prądu łącznika w szeregowym falowniku rezonansowym 

z odbiornikiem równoległym (PL-SRI): a) fs = 14 kHz, łącznik CB-ZCS , b) fs = 14 kHz, 
łącznik VB-ZCS, c) fs = 20 kHz, łącznik CB-ZVS, d) fs = 20 kHz, łącznik VB-ZVS 
(praca niemożliwa), e) schemat układu 
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W celu wykazania dualizmu przebiegów prądów i napięć łączników w falownikach 
szeregowych oraz równoległych poniżej przedstawiono przebiegi tych prądów i napięć 
dla falowników równoległych.   

Na rysunku Z2.3 przedstawiono przebiegi prądu i napięcia łącznika w równole-
głym falowniku rezonansowym z odbiornikiem szeregowym (Rac) dla 4 typów łącz-
ników miękko przełączających. Przebiegi te uzyskano w wyniku przeprowadzonej 
symulacji układu przedstawionego na rysunku Z2.3e. Przyjęto dane jak dla wcześniej-
szych symulacji (Lr = 1,67 mH, Cr = 41 nF, Ud = 540 V), przy czym rezystancja Rac włą-
czona szeregowo z cewką Lr wynosiła 40 Ω. Z analizy przebiegów przedstawionych na 
rysunku Z2.3 wynika, że dla częstotliwości fs < f0 (dla założonego Q >> 1, f0 ≈ fsyn) praca 
układu jest możliwa dla obu typów łączników ZVS: CB-ZVS i VB-ZVS. Na rysunku 
Z2.3a widać charakterystyczne przetężenia, których wartość dla układu mostkowego 
wynosi (iwej + iLr)/2, spowodowane jednoczesnym załączeniem wszystkich 4 łączników. 
Natomiast dla fs > f0 możliwa jest praca jedynie dla łącznika VB-ZCS. Zastosowanie 
łącznika CB-ZCS prowadzi do powstania silnych udarów prądowych spowodowanych 
impulsowym rozładowaniem kondensatora Cr przez załączany łącznik i diodę zwrotną 
innego łącznika. Prowadzić to może do zniszczenia łącznika.  

 

 

 

 
Rys. Z2.3. Przebiegi napięcia i prądu łącznika w równoległym falowniku rezonansowym z od-

biornikiem szeregowym (SL-PRI): a) fs = 14 kHz, łącznik CB-ZVS, b) fs = 14 kHz, 
łącznik VB-ZVS, c) fs = 20 kHz, łącznik CB-ZCS (praca niemożliwa), d) fs = 20 kHz, 
łącznik VB-ZCS, e) schemat układu 
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Rysunek Z2.4 ilustruje przebiegi prądu i napięcia łącznika w równoległym falow-
niku rezonansowym z odbiornikiem równoległym (Rac), dla 4 typów łączników mięk-
ko przełączających. Schemat układu przedstawiono na rysunku Z2.4e, przy czym 
rezystancja Rac = 1000 Ω włączona została równolegle do kondensatora Cr. Pozostałe 
dane do symulacji były identyczne z przedstawionymi powyżej. Przebiegi z rysunku 
Z2.3 i Z2.4 są podobne, przy czym różnice w kształcie prądu dostrzec można jedynie na 
rysunkach Z2.3a i Z2.4a. Wnioski dotyczące możliwości zastosowania łączników mięk-
ko przełączających w układzie falownika równoległego z odbiornikiem równoległym są 
identyczne z wnioskami jak dla układu z odbiornikiem szeregowym.  Także dla innych, 
równoległych falowników rezonansowych nie jest możliwa praca z łącznikami CB-ZCS 
i częstotliwością  fs > f0 . 

 

  

 

 
Rys. Z2.4.  Przebiegi czasowe napięcia i prądu łącznika w równoległym falowniku rezonansowym 

z odbiornikiem równoległym Rac: a) fs = 14 kHz, łącznik CB-ZVS, b) fs = 14 kHz, łącz-
nik VB-ZVS, c) fs = 20 kHz, łącznik CB-ZCS (praca niemożliwa), d) fs = 20 kHz, 
łącznik VB-ZCS, e) schemat układu 
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ZAŁĄCZNIK 3: Możliwość pracy tranzystorów jako łączników miękko  
przełączających przy różnych metodach sterowania 

   Sterowanie częstotliwościowe 

   

   
Rys. Z3.1. Przebiegi napięcia i prądu wyjściowego falownika oraz napięcia i prądu łącznika Q1 

(T1+D1) przy różnych częstotliwościach fs przełączeń tranzystorów falownika:  
a) fs < fsyn = fwł, b)  fs ≈ fsyn = fwł, c)  fs > fsyn = fwł, d) schemat układu 

 

Tabela Z3.1.  Możliwość pracy tranzystorów jako łączników miękko przełączających w zależno-
ści od rodzaju komutacji przy regulacji częstotliwościowej 

Lp. Częstotli-
wość Komutacja T1→D1 D1 ↕ T2 T2→D2 D2 ↕ T1 Za cały okres 

1 fs < fwł 
T4→D4 D4 ↕ T3 T3→D3 D3 ↕ T4 

Możliwość 
pracy 

ZVS  –  – nie 
ZCS +  +  tak 

2 fs > fwł 
Komutacja D1→T1 T1 ↕ D2 D2→T2 T2 ↕ D1 Za cały 

okres D4→T4 T4 ↕ D3 D3→T3 T3 ↕ D4 
Możliwość 

pracy 
ZVS +  +  tak 
ZCS  –  – nie 
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cd. tabeli Z3.1 

Lp. Typ komutacji 
Za cały okres 
ZVS ZCS 

3 

fs = fwł  

 
T 1↕  T2  lub T2 ↕  T1 
T 4↕  T3  lub T3 ↕  T4 
(szczegółowy opis  

w podrozdziale 6.2, 
które z procesów komu-

tacyjnych zachodzą 
zależy od wartości  
i wystąpienia czasu 

martwego względem 
„przejścia przez zero” 

fali prądu) 

T1 ↕ D2, D2 ↕ D1, D1 ↕ T2, T2 ↕ D1, D1 ↕ D2, 
D2 ↕ T1 

T4 ↕ D3, D3 ↕ D4, D4 ↕ T3, T3 ↕ D4, D4 ↕ D3, 
D3 ↕ T4 

– (nie) – (nie) 

4 T1 ↕ D2, D2→T2, T2 ↕ D1, D1→T1 
T4 ↕ D3, D3→T3, T3 ↕ D4, D4→T4 + (tak) – (nie) 

5 T1→D1, D1 ↕ T2, T2→D2, D2 ↕ T1 
T4→D4, D4 ↕ T3, T3→D3, D3 ↕ T4 – (nie) + (tak) 

6 T1 ↕  T2, T2 ↕  T1 
T4 ↕  T3, T3 ↕  T4 – (nie) – (nie) 

7 T1 ↕  T2 optymalne , T2 ↕  T1 optymalne 
T4 ↕  T3 optymalne , T2 ↕  T3 optymalne 

+ (tak) – (nie) 

Oznaczenie „+” to spełnienie lub „–” to  niespełnienie warunków do pracy tranzy-
stora jako łącznika ZCS albo ZVS. Komutacje nie oznaczone w tabelach symbolem „+” 
ani „–” mogą zachodzić przy pracy łączników jako ZVS lub ZCS. 

 

 

Regulacja mocy za pomocą zmiany przesunięcia fazowego między sygnałami  
sterującymi tranzystory przy stałej częstotliwości przełączania 

 
Rys. Z3.2. Możliwość pracy tranzystorów jako łączników ZVS lub ZCS (wyniki symulacji)  

w zależności od przesunięcia fazowego ϕst przy fs / f0 = 1: a) przebiegi sygnałów steru-
jących, b) przebiegi napięć i prądów w falowniku dla Z0 /Rac = 1 i przesunięciu fazo-
wym ϕst = 2π fs td< π – ∆ϕst  sygnału sterującego ST3 względem sygnału ST1 
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Tabela Z3.2. Możliwość pracy tranzystorów jako łączników miękko przełączających przy stałej 
częstotliwości przełączania fs = fr  i regulacji mocy za pomocą zmiany przesunięcia 
fazowego 

Lp. 
ϕst = 2π fs td  <

< π – ∆ϕst 
 

(rys. 6.7c) 

Komutacja T4 ↕ D3 D3→T3 T3 ↕ D4 D4→T4 Za cały 
okres 

1 

Możliwość 
pracy 

ZVS  +  + tak 
ZCS –  –  nie 

Komutacja T1→D1 D1 ↕ T2 T2→D2 D2 ↕ T1  
Możliwość 

pracy 
ZVS  –  – nie 
ZCS +  +  tak 

2 

π + ∆ϕst < ϕst = 
= 2π fs td 

 
(rys. 6.7b) 

Komutacja D4 ↕ T3 T3→D3 D3 ↕ T4 T4→D4  
Możliwość 

pracy 
ZVS –  –  nie 
ZCS  +  + tak 

Komutacja D1→T1 T1 ↕ D2 D2→T2 T2 ↕ D1  
Możliwość 

pracy 
ZVS +  +  tak 
ZCS  –  – nie 

 

 

Regulacja mocy za pomocą zmiany przesunięcia fazowego między sygnałami  
sterującymi tranzystory przy zmiennej częstotliwości przełączania 

 
Rys. Z3.3. Przebiegi sygnałów sterujących (a), napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu 

wyjściowego falownika (b, c, wyniki symulacji) dla  Z0  /Rac = 1,  fs /f0 = var, przy róż-
nych wartościach przesunięcia fazowego ϕst = 2π fs td sygnału sterującego ST3 wzglę-
dem sygnału ST1: b) π < ϕst < 2π , c) 0 < ϕst < π 
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Tabela Z3.3. Możliwość pracy tranzystorów jako łączników miękko przełączających przy regula-
cji mocy za pomocą zmiany przesunięcia fazowego i zmiennej częstotliwości prze-
łączania fs  

Lp. ϕst = 2π fs td  < π
 

(rys. Z3.3c) 

Komutacja T4 ↕ D3 D3→T3 T3 ↕ D4 D4→T4 Za cały okres 

1 Możliwość 
pracy 

ZVS  +  + tak 
ZCS –  –  nie 

2 ϕst = 2π fs td > π 
(rys. Z3.3b) 

Komutacja D4 ↕ T3 T3→D3 D3 ↕ T4 T4→D4  
Możliwość 

pracy 
ZVS –  –  nie 
ZCS  +  + tak 

 

Lp. Typ komutacji 
Za cały okres 
ZVS ZCS 

3 T 1↕  T2  lub T2 ↕  T1 
(szczegółowy opis w pod-

rozdz. 6.1, 6.2; które  
z procesów komutacyjnych 
zachodzą zależy od warto-
ści i „położenia” czasu 
martwego względem 

„przejścia przez zero”  
fali prądu) 

T1 ↕ D2, D2 ↕ D1, D1 ↕ T2, T2 ↕ D1,  
D1 ↕ D2, D2 ↕ T1 – – 

4 T1 ↕ D2, D2→T2, T2 ↕ D1, D1→T1 + – 
5 T1→D1, D1 ↕ T2, T2→D2, D2 ↕ T1 – + 
6 T1 ↕  T2, T2 ↕  T1 – – 

7 T1 ↕  T2 optymalne , T2 ↕  T1 optymalne +  

 

 

Regulacja mocy za pomocą modulacji  szerokości impulsów sterujących 

 
Rys. Z3.4. Przebiegi napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu wyjściowego falownika dla 

modulacji PWM,  fs /f0 =1:  a) D = ton/Ts = 0,3, Z0  /Rac = 1, prąd wyjściowy falownika 
impulsowy, b) D = ton /Ts = 0,3, Z0 /Rac = 2, prąd wyjściowy falownika ciągły 
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Tabela Z3.4. Rodzaje procesów komutacyjnych i możliwości pracy tranzystorów jako łączników 
miękko przełączających przy modulacji PWM 

Komutacje, prąd 
impulsowy 
(rys. Z3.4a) 

T1 ↕ D2 D2 → 
IFal = 0 

IFal = 0 → 
T2 T2 ↕ D1 D1→ 

IFal = 0 
IFal = 0 → 

T1 

Za 
cały 

okres 

T4 ↕ D3 D3 → 
IFal  = 0 

IFal = 0 → 
T3 T3 ↕ D4 D4→ 

IFal = 0 
IFal = 0 → 

T4  

Możliwość 
pracy jako 

ZVS   –   – nie 
ZCS –   –   nie 

Komutacje,  
prąd ciągły 
(rys. Z3.4b) 

T1 ↕ D2 D2 ↕ D1 D1 ↕ T2 T2 ↕ D1 D1 ↕ D2 D2 ↕ T1  

T4 ↕ D3 D3 ↕ D4 D4 ↕ T3 T3 ↕ D4 D4 ↕ D3 D3 ↕ T4  

Możliwość 
pracy jako 

ZVS   –   – nie 
ZCS –   –   nie 

 

 

Regulacja mocy za pomocą modulacji  szerokości impulsów sterujących  
oraz modulacji częstotliwości 

 
Rys. Z3.5.  Przebiegi napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu wyjściowego falownika dla 

modulacji PWM-PFM, przypadek ogólny (synchronizacja momentów przełączeń 
tranzystorów T1 i T2, impulsy sterujące tranzystory T3 i T4 położone centralnie  
w każdym półokresie); fs /fr = 1,04, D = ton /Ts = 0,25, td = 5,7 µs, Z0/Rac = 1 

 

Tabela Z3.5.  Rodzaje procesów komutacyjnych i możliwości pracy łączników Q3, Q4 jako mięk-
ko przełączających (w okresie pracy falownika, wg rys. Z3.5) 

Komutacje D3 ↕ T4 T4 ↕ D3 D3 ↕ D4 D4 ↕ T3 T3 ↕ D4 D4 ↕ D3 
Za 

cały 
okres 

Możliwość 
pracy jako  

ZVS –   –   nie 
ZCS  –   –  nie 

 
Rodzaje procesów komutacyjnych łączników T1, D1, T2, D2 zależne są od często-

tliwości przełączeń, tak jak podano w tabeli Z3.1. 
 



185 

 
Rys. Z3.6. Przebiegi napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu wyjściowego falownika 

(wyniki symulacji) dla modulacji PWM-PFM;  td = Ts /2,  fs / f0 = 1,46, D = ton /Ts = 0,21,   
Z0 /Rac = 1 

  
Rys. Z3.7.  Przebiegi napięć i prądów łączników oraz napięcia i prądu wyjściowego falownika 

(wyniki symulacji) dla modulacji PWM-PFM; td =Ts – ton,  fs /f0 = 0,6, D = ton/Ts = 0,31,  
Z0 /Rac = 1 

 
Tabela Z3.6.  Rodzaje procesów komutacyjnych i możliwości pracy łączników Q3, Q4 jako mięk-

ko przełączających (w okresie pracy falownika, wg rys. Z3.6) 

Komutacje T4 ↕ D3 D3 → T3 T3 ↕ D4 D4 → T4 Za cały 
okres 

Możliwość 
pracy jako  

ZVS  +  + tak 
ZCS –  –  nie 

 
Tabela Z3.7.  Rodzaje procesów komutacyjnych i możliwości pracy łączników Q3, Q4 jako mięk-

ko przełączających (w okresie pracy falownika, wg rys. Z3.7) 

Komutacje D3 ↕ T4 T4 → D4 D4 ↕ T3 T3→ D3 Za cały 
okres 

Możliwość 
pracy jako 

ZVS –  –  nie 
ZCS  +  + tak 
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ZAŁĄCZNIK 4: Sposób doboru elementów filtrów dla układu  
do bezstykowego transferu energii o sinusoidalnym  
prądzie wejściowym 

Poniżej przedstawiono sposób oszacowania wartości elementów filtrów, które  
zastosowano w układzie do bezstykowego transferu energii o sinusoidalnym prądzie 
wejściowym i miękko przełączających tranzystorach (rys. 7.11, podrozdz. 7.1). Zasadni-
czym podzespołem tego układu jest przekształtnik DC/DC. Dla obciążeń spełniających 
warunek (2.13a) współczynnik transformacji URdc/Ud jest stały i zgodnie z oznaczeniami 
z rysunku 7.11a wynosi: 

dc Z 2
p

d d 1

2RU U zk
U U z

ϑ= = =          (Z4.1) 

gdzie: kp = 0,5 dla układu półmostkowego lub kp = 1 dla układu mostkowego, z1, z2 –
liczba zwojów uzwojenia pierwotnego oraz wtórnego transformatora.  

Schemat z rysunku 7.11a, dla wolnozmiennego (50 Hz) napięcia zasilającego, mo-
że zostać przekształcony do postaci przedstawionej na rysunku Z4.1a. Sprowadzone 
wartości rezystancji Rdc i pojemności C5 do obwodu napięcia Ud wynoszą:  

2
dc dc' /R R= ϑ     (Z4.2a)  

2
5 5'C C= ⋅ϑ      (Z4.2b) 

Łącząc kondensatory C1a oraz C1b (rys. 7.11a) z kondensatorem C5’ uzyskano za-
stępczy kondensator o pojemności CΣ. Natomiast łącząc cewki L1 i L2 szeregowo otrzy-
mano zastępczą cewkę o indukcyjności LΣ.   

'' 515
b1a1

b1a1 CCC
CC

CCC +=+
+

=Σ    (Z4.3a) 

21 LLL +=Σ                 (Z4.3b) 
gdzie: C1 = C1a/2 dla C1a = C1b.  

W przypadku falownika o strukturze mostka zamiast dwóch kondensatorów C1a i C1b 
może być zastosowany jeden kondensator o pojemności C1. 

 
Rys. Z4.1.  Sposób doboru elementów filtrów dla układu przekształtnika o sinusoidalnym prądzie 

zasilającym: a) schemat zastępczy przekształtnika przy pominięciu szybkozmiennych 
składowych w prądach i napięciach, b) schemat zastępczy wykorzystany przy oszaco-
waniu tłumienia składowej szybkozmiennej w prądzie zasilającym przekształtnik  oraz 
przebieg prądu rozładowującego kondensator C1 
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Ze schematu zastępczego przedstawionego na rysunku Z4.1a wynikają wnioski do-
tyczące doboru elementów filtrów (L1, L2, C5, C1a, C1b): 

ms102/' siecidc =<<Σ TCR            (Z4.4a)  

ms102/'/ siecidcΣ =<< TRL            (Z4.4b) 

Prąd |i1|, rozładowujący kondensator C1, ma kształt przedstawiony na rysunku Z4.1b. 
Składowa prądu rozładowującego kondensator C1, o amplitudzie I1(ω) i pulsacji ω, wy-
wołuje tętnienia prądu cewki LΣ (a więc i tętnienia prądu sieci) o tej samej pulsacji  
i amplitudzie Isieci(ω).  

1
2

1

sieci

1
1

)(
)(

CLI
I

Σ+
=

ωω
ω          (Z4.5) 

Należy tak dobrać wartości C1 i LΣ ((Z4.3a), (Z4.3b)), aby nie występowało tłumienie 
składowych prądu o niskich częstotliwościach przy jednoczesnym silnym tłumieniu 
składowych prądu o wysokich częstotliwościach. Amplitudy składowych prądu |i1|,  
o częstotliwościach zbliżonych do 2fs i 2·50 Hz są największe. W związku z tym, 
uwzględniając (Z4.5), otrzymano: 

s1
2 2π2dla1 fCL ⋅=>>Σ ωω            (Z4.6a)  

oraz  

   100π2dla11
2 ⋅=<<Σ ωω CL               (Z4.6b) 

Po podstawieniu w miejsce ω odpowiednich wartości, zależności (Z4.6a), (Z4.6b) 
przyjmują postać:  

2
s1 )π4/(1 fCL >>Σ     (Z4.7a) 

oraz 

   2
1 π)200/(1<<ΣCL        (Z4.7b) 

Podsumowując powyższe rozważania należy stwierdzić, że w celu właściwego do-
boru elementów filtrów (C1a, C1b, C5, L1, L2) spełnione powinny być warunki (Z4.4a), 
(Z4.4b), (Z4.7a) oraz (Z4.7b).  

W eksperymentalnym modelu laboratoryjnym przyjęto: C1a = C1b= 3 µF, C5 = 1 µF, 
L1 = L2 = 1 mH, ϑ  = 1, Rdc = 50 Ω, fs = 26,3 kHz.  Warunki (Z4.4a) i (Z4.4b) zostały 
spełnione, gdyż Rdc’CΣ = 125 µs << 10 ms oraz LΣ/Rdc’ = 40 µs << 10 ms. Podobnie, 
warunki (Z4.7a) i (Z4.7b) też zostały spełnione, gdyż LΣC1 = 3·10-9 s2 >> 1/(4πfs )2 = 
= 9,16·10-12 s2 oraz LΣC1 = 3·10-9 s2 << 2,53·10-6 s2. Sinusoidalny kształt prądu sieci 
zasilającej o bardzo małych wysokoczęstotliwościowych tętnieniach (rys. 7.12) świad-
czy o poprawności przyjętej metody doboru elementów filtrów dla analizowanego prze-
kształtnika.   
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ZAŁĄCZNIK 5: Układy sterowania łączników ZVS i ZCS  
 
Układy sterowania przekształtnikami z łącznikami miękko przełączającymi są ste-

rownikami tranzystorów z  funkcją kontroli napięcia przy załączaniu lub prądu przy 
wyłączaniu oraz układami sterowania nadrzędnego. Układy sterowania nadrzędnego 
umożliwiają stworzenie warunków do pracy przekształtnika, zgodnie z przyjętą strategią 
sterowania łącznikami (ZVS lub ZCS). Rozwój przekształtników z łącznikami miękko 
przełączającymi spowodował powstanie specjalizowanych układów scalonych zawiera-
jących w sobie zarówno nadrzędne układy sterowania, jak i sterowniki tranzystorów 
mocy. Przedstawicielami ich są układy serii UC18xx  (Unitrode Corp. [172]). Jednak  
w wielu przypadkach, w szczególności przy pracach badawczych i projektowych należy 
tworzyć własne, dedykowane układy.  

Metody sterowania szeregowego falownika rezonansowego stwarzające warunki 
do zaistnienia miękkiej komutacji przedstawiono w rozdziale 6. Zastosowane przez 
autora struktury nadrzędnych układów sterowania omówiono w rozdziale 5. Sposób działania 
sterowników tranzystorów miękko przełączających przedstawiono na rysunku 1.2. W celu 
realizacji sterownika tranzystora przełączającego miękko należy typowy, dostępny na 
rynku sterownik tranzystora przełączającego twardo zaopatrzyć w dodatkowe układy 
pomiarowe i logiczne lub zbudować własny sterownik.  

Na rysunku Z5.1 przedstawiono schemat sterownika tranzystora bipolarnego  
(np. BUV48), opracowanego i stosowanego przez autora w wielu urządzeniach (pod-
rozdz. 7.1). Sterownik ten gwarantuje załączenie tranzystora T przy niewielkim napięciu 
uQ ≤ uTr – uEBT1 – uD1, gdzie: uEBT1 – napięcie przewodzącego złącza baza emiter tranzy-
stora T1, uD1 – napięcie przewodzącego złącza diody D1, np. przy prostokątnym napię-
ciu na wyjściu transformatora o wartości +5 V załączanie tranzystora Q rozpoczyna się 
przy napięciu ok. 3,5 V. Diody D2 i D3 odpowiedzialne są za pracę tranzystora T  
w quasi-nasyceniu. Dioda D4 umożliwia wsteczne spolaryzowanie tranzystora T w sta-
nie wyłączenia. 

 
Rys. Z5.1. Schemat sterownika tranzystora bipolarnego pracującego jako łącznik ZVS 

 
Rysunek Z5.2 przedstawia opracowany i stosowany przez autora [79, 112, 117, 

164] (rozdz. 7.1) układ sterownika tranzystora bipolarnego dużej mocy (np. BUV298V), 
gwarantującego załączenie tranzystora T przy niewielkim napięciu. Tranzystor T zaczy-
na załączać, gdy  u5 ≤ u21 – uEBT1 – uD12, gdzie: uEBT1, – napięcie przewodzącego złącza 
baza emiter tranzystora T1, uD12 – napięcie przewodzącego złącza diody D12. Wartość 
napięcia, przy którym tranzystor T załącza się, ustalić można poprzez dobór dzielnika 
napięcia R11, R12, C8, C9 oraz poprzez zmianę wartości napięcia sterującego u21. Dio-
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dy D8, D10 i D11 odpowiedzialne są za pracę tranzystora T w quasi-nasyceniu. Dioda 
D9 umożliwia wsteczną polaryzację tranzystora T zapewniając możliwość blokowania 
napięć do 1000 V (dla BUV298V).  

Na rysunku Z5.3 przedstawiono przebiegi napięć w układzie sterowania tranzy-
stora.  

 
Rys. Z5.2.  Schemat ideowy sterownika tranzystora bipolarnego pracującego jako łącznik ZVS  

w układzie falownika 
 

 
Rys. Z5.3. Przebiegi napięć w sterowniku tranzystora bipolarnego pracującego jako łącznik ZVS 

w układzie jak na rysunku Z5.2 
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Z rysunku wynika, że podanie dodatniego napięcia u7 na bazę tranzystora T nastę-
puje dopiero, gdy napięcie u5 osiągnie dostatecznie małą wartość. Napięcie u6 po załą-
czeniu tranzystora T zmniejsza się, gdyż zaczyna przewodzić dioda D11. Prąd bazy T4 
zmniejsza się wówczas tak, że napięcie przewodzącego tranzystora T stabilizowane jest na 
poziomie ok. 0,7, 1,4 lub 2,1 V (quasi-nasycenie). Wartości napięcia tranzystora T  
w stanie quasi-nasycenia zmieniać można zwierając diodę D8 lub D10 (lub obie diody). 
Poziom napięcia quasi-nasycenia dobiera się w zależności od typu zastosowanego tran-
zystora mocy. Dla tranzystora typu Darlington przyjmuje się napięcia 1,4 lub 2,1 V.  
Kondensatory C8 i C9 pełnią także dodatkową funkcję bezstratnego układu odciążają-
cego tranzystor T przy wyłączaniu.   

Rysunek Z5.4 przedstawia schemat ideowy opracowanego i stosowanego przez  
autora sterownika, umożliwiającego sterowanie tranzystora IGBT (o parametrach gra-
nicznych 600 V/200 A lub 1400 V/100 A) jako łącznika ZVS. Sterownik ten powstał 
przy wykorzystaniu hybrydowego sterownika  M57959L [163] stosowanego w prze-
kształtnikach o komutacji twardej. Gdy do układu z rysunku Z5.4 nie wmontuje się 
transoptora  (6N136) i komparatora, może on pracować jako sterownik tranzystorów 
twardo przełączających się. 

 

 
Rys. Z5.4.  Schemat ideowy sterownika tranzystora IGBT pracującego jako łącznik ZVS  (zasto-

sowano hybrydowy sterownik M57959L wraz z układami pomocniczymi) 
 
Schematy blokowe wybranych układów sterowania szeregowego falownika rezo-

nansowego, gwarantujące stworzenie warunków do miękkiego przełączania tranzysto-
rów, przedstawiono na rysunkach 5.5, 5.6, 5.8 z rozdziału 5. Są to nadrzędne układy 
sterowania w stosunku do sterowników tranzystorów z rysunków Z5.4. Wykorzystane 
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były one przez autora do sterowania falownikiem rezonansowym w procesie aktywacji 
folii polietylenowej [84, 86, 87, 91, 92, 104-106]. Układy te zapewniają pracę 
w warunkach, w których łączniki pracować mogą jako miękko przełączające (ZVS lub 
ZCS, w zastosowaniach przemysłowych autor nie stosował techniki ZCS).  

Na rysunku Z5.5 przedstawiono schemat ideowy układu, który jest odpowiedzialny 
za stały czas między „przejściem przez zero” fali napięcia i prądu wyjściowego falowni-
ka. Układ ten, gwarantujący możliwość pracy tranzystorów szeregowego falownika 
rezonansowego jako łączników ZVS i quasi-ZCS, stosowany był w kilkudziesięciu 
urządzeniach przemysłowych [166]. Może być on fragmentem układów o schematach 
blokowych przedstawionych na rysunkach 5.5a, b.  

 

 
Rys. Z5.5  Schemat ideowy układu odpowiedzialnego za stały czas między chwilami odpowiada-

jącymi zerowym wartościom napięcia i prądu falownika 
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Tranzystorowe falowniki napięcia  
z szeregowymi obwodami rezonansowymi 

 

Streszczenie 

Niniejszą pracę poświęcono tranzystorowym falownikom napięcia z szeregowymi  
obwodami rezonansowymi. Szczególnie skoncentrowano się na procesach komutacyjnych 
zachodzących  w tych układach oraz sposobach kształtowania charakterystyk wyjściowych.  

W rozdziale 1 przedstawiono klasę układów będącą przedmiotem rozprawy, rys hi-
storyczny, podstawowe właściwości tych układów i obszary zastosowań. Przedstawiono 
w nim również cel i zakres pracy, zagadnienia nierozwiązane oraz wymagające pogłę-
bienia teorii i działań poprawiających właściwości tych układów. Określono także, które 
spośród łączników miękko przełączających (CB-ZVS, VB-ZVS, CB-ZCS, VB-ZCS) 
mogą być zastosowane w rozważanych falownikach.  

W rozdziałach 2 i 3 scharakteryzowano błędy, które powstają przy analizie szere-
gowych falowników rezonansowych metodą AC – dla podstawowej harmonicznej, 
w szczególności dla małych dobroci obwodu rezonansowego, odbiornika nieliniowego 
(z prostownikiem, filtrem L lub C i rezystorem) oraz modulacji PFM. Wyznaczono  
i porównano przebiegi czasowe wielkości elektrycznych oraz wybrane charakterystyki 
tych falowników z odbiornikiem włączonym szeregowo lub równolegle do kondensatora 
obwodu rezonansowego. Wyniki analizy dla podstawowej harmonicznej porównano 
z wynikami analizy stanów nieustalonych (w poszczególnych sekwencyjnie następują-
cych  stanach pracy układu) oraz uzyskanymi symulacyjnie. Określono błędy wynikające 
z przyjmowanych zwykle założeń upraszczających, przy różnych: wartościach dobroci 
obwodu rezonansowego, częstotliwościach przełączeń i  sposobach włączenia odbiorni-
ka. Wyznaczono błędy sprowadzania rezystancji Rdc (za prostownikiem i filtrem) do 
zastępczej rezystancji Rac (w obwodzie prądu przemiennego). Istotnym, ogólnym wnio-
skiem nasuwającym się z treści rozdziałów 2 i 3 jest stwierdzenie, że analiza AC może 
być stosowana jedynie przy ciągłym prądzie obwodu rezonansowego dla ograniczonego 
zakresu obciążeń i częstotliwości. W szczególności udowodniono, że granica między 
możliwością pracy tranzystorów jako łączników ZVS i ZCS nie pokrywa się w wielu 
przypadkach z częstotliwością rezonansową. Ponadto, synchronizacja fali prądu i napięcia 
wyjściowego falownika nie oznacza maksymalnej mocy wyjściowej. Błędy spowodowa-
ne uproszczeniami analizy AC malały ze wzrostem dobroci obwodów rezonansowych. 

W rozdziale 4 przedstawiono oryginalne, opracowane przez autora rozprawy, topo-
logie falowników z obwodami rezonansowymi oraz metody ich sterowania. Umożliwiają 
one realizację układów z charakterystykmi wyjściowymi o małej ustępliwości. Układy te 
mają ponadto następujące właściwości, które mogą występować jednocześnie:  
– skuteczne filtrują wyższe harmoniczne,  
– charakteryzują się cechami źródła prądu lub napięcia,  
– można dobrać taki typ (i wartości elementów) czwórnika (znajdującego się pomię-

dzy falownikiem a odbiornikiem) lub połączenia czwórników, aby wpływ rezystancji 
i indukcyjności linii między falownikiem a odbiornikiem na wartość napięcia lub 
prądu odbiornika był pomijalny,  

– można dobrać taki typ (i wartości elementów) czwórnika lub połączenia czwórni-
ków, aby zminimalizować prąd wyjściowy falownika (prąd wejściowy czwórnika) 
dla danego obciążenia.  
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W rozdziale 5 przedstawiono opis matematyczny układu złożonego z falownika 
oraz obwodu rezonansowego składającego się z dławika dopasowującego, transformato-
ra i nieliniowego odbiornika w postaci elektrod, między którymi występują wyładowania 
niezupełne. Wyznaczono analitycznie charakterystyczne wartości napięć i częstotliwo-
ści, dla których możliwa jest praca tranzystorów falownika jako łączników ZVS lub 
ZCS oraz dla których pojawiają się i gasną wyładowania niezupełne. Opracowano oraz 
zbadano symulacyjnie i eksperymentalnie różne sposoby i układy sterowania falowni-
kiem (PWM, PFM, PAM, PDM i ich kombinacje, w tym nowe metody łączące PDM  
z PFM), zastosowanym w urządzeniu do powierzchniowej obróbki tworzyw. Wyniki 
wyznaczone analitycznie i symulacyjnie porównano z uzyskanymi eksperymentalnie 
(podrozdz. 7.2).   

W rozdziale 6 przedstawiono różne metody sterowania szeregowym falownikiem 
rezonansowym, zapewniające miękką komutację. Określono warunki konieczne do 
zaistnienia komutacji miękkiej oraz takie, które tę komutację wykluczają. Przeprowa-
dzono analizę wpływu tzw. czasu martwego, jego występowania względem chwili od-
powiadającej zerowej wartości prądu wyjściowego falownika oraz pojemności 
łączników półprzewodnikowych na proces komutacji. Zwrócono szczególną uwagę na 
znalezienie takich metod sterowania, które umożliwią równoczesną pracę tranzystorów 
jako łączników ZVS i quasi-ZCS. Wyznaczono warunki do wystąpienia komutacji op-
tymalnej, w której tranzystor wyłącza się przy najmniejszej wartości prądu (quasi-ZCS) 
gwarantującej jednak zaistnienie komutacji ZVS. Zaproponowano rozwiązania, które 
zapewniają komutację optymalną tranzystorów (w przekształtniku DC/DC o stałym 
współczynniku transformacji), niezależnie od wartości prądu obciążenia, także w stanie 
jałowym. Wyniki rozważań teoretycznych potwierdzone zostały symulacyjnie i ekspe-
rymentalnie (podrozdz. 7.1).   

Badania eksperymentalne (rozdz. 7) koncentrowały się na dwóch grupach urzą-
dzeń, w których zastosowano szeregowy falownik rezonansowy. Pierwszą grupą były 
przekształtniki DC/DC o stałym współczynniku transformacji, w których tranzystory 
przełączały miękko w warunkach ZVS i quasi-ZCS, niezależnie od prądu obciążenia. 
Drugą grupę stanowiły falowniki rezonansowe z odbiornikiem nieliniowym w postaci 
komory z zespołem elektrod, między którymi występowały wyładowania snopiące. Wy-
ładowania te wykorzystywane były do powierzchniowej obróbki tworzyw sztucznych. 
Badania tej grupy falowników zaowocowały powstaniem szeregu urządzeń  przemysło-
wych, w których wykorzystana jest obecnie oryginalna, opracowana i zastrzeżona (zgło-
szenie patentowe) przez autora metoda sterowania falownikiem rezonansowym.  

W rozdziale 8 podsumowano całość pracy. 
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Transistor voltage source inverters  
with series resonant circuits 

 

Summary 
 

The following work focuses on the transistor voltage source inverters with series 
resonant circuits. The topic in particular is connected with switching processes in those 
circuits as well as with shaping of output characteristics. 

The Chapter 1 describes the class of circuits that are the subject of this monograph. 
The  historical outline and basic properties along with the areas of usage are depicted. 
The goal and the scope of work together with issues that are not yet solved and require 
further research are also presented in this Chapter. Additionally, it is specified which of 
the soft switches (CB-ZVS, VB-ZVS, CB-ZCS, VB-ZCS) can be applied in the consid-
ered inverters.  

The Chapters 2 and 3 characterize the errors, which occur during the AC analysis 
of the inverters for the basic harmonic. The errors in question especially appear for the 
small quality factors of resonant circuit, the non-linear load (with rectifier) as well as the 
PFM modulation. The waveforms of the electrical values and chosen characteristics of 
the inverters (with the load connected to the resonant capacitor in series or parallel, with 
a resistive load and a load in a form of a rectifier with an inductive or capacitive filter 
and resistor) have been determined and compared. The results of the sinusoidal (AC) 
analysis of the series resonant inverters (converters) are compared with the results of the 
transient analysis (with the sequential method of successive states) and the results of the 
simulations. The errors resulting from the usually accepted assumptions for the different 
values of quality factor of resonant circuit, the different switching frequencies and the 
different wise of connecting the load are identified. Additionally, the errors resulting 
from the conversion of the rectifier with a filter and Rdc resistor to the equivalent Rac 
resistor, are determined. 

The general conclusion of the Chapters 2 and 3 is that the AC analysis can be ap-
plied only with a continuous current of a resonance circuit for only a limited range of 
load and frequency. In has been proved in particular that the boundary between the pos-
sibility of transistors to work as the ZVS or ZCS switches, in many cases does not over-
lap with a resonant frequency. Moreover, the synchronization of a current and voltage 
wave of the inverter output does not indicate the maximum output power. Errors caused 
by the simplifications of the AC analysis decreased with the growth of the quality factor. 

The Chapter 4 presents the original, developed by the author of this monograph, 
topologies of resonant inverters as well as the methods of controlling them. Those ena-
ble the realization of the circuits with stiff output characteristics. Additionally the cir-
cuits have the following proprieties, which can occur simultaneously: effective filtering 
of higher harmonics; characterize with features of the current or voltage 
sources; possibility of choosing such a four-terminal network types (resonant circuit) or 
combination of different types that the resistance and inductance, between the inverter 
and load, have negligible influence on effective value of load voltage or cur-
rent; possibility of choosing such a four-terminal network types (resonant circuit) or 
combination of different types that the inverter’s output current (four-terminal network 
input current) for the given load type can be  minimized. 
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The Chapter 5 presents the mathematical description of a circuit combining of  
a transistor inverter as well as the resonant circuit comprising of a choking - coil, trans-
former and the non-linear receiver (in a form of a set of electrodes, between which coro-
na discharges occur). Characteristic values of voltages and frequencies, for which 
transistors can function as the ZVS or ZCS switches and for which ignition and suppress 
of the corona discharges occur, have been analytically calculated. 

The author designed and investigated (by means of simulations and laboratory ex-
aminations, see Chapter 7.2) different topologies and methods of control (PWM, PFM, 
PAM, PDM and their combinations) of this inverter, which was utilized in the surface 
treatment systems of artificial materials. The author elaborated and examined new meth-
ods of control, which are a combination of PDM and PFM modulations. The results 
obtained by the means of analysis and simulations are compared with those from the 
performed experiments (see Chapter 7.2). 

The Chapter 6 presents different methods of controlling the series resonant invert-
er, which enables the soft switching.  The necessary conditions for the soft commutation 
to occur as well as the conditions, which exclude this commutation, were determined. 
The dead time and its location in relation to the current wave of the inverter as well as  
its influence on the switching were considered. Special attention was paid to finding 
such methods of control, which enable simultaneous operation of transistors as the ZVS 
and the quasi-ZCS switches. Conditions for an optimal commutation, where the transis-
tor turns off for the lowest value of the current (quasi-ZCS) that still guarantees the ZVS 
switching, were determined. A solution was proposed that assures an optimum commu-
tation of transistors (in DC/DC converted with a constant transformation coefficient), 
independently of the load current value (also in the idle state). Theoretical results are 
confirmed by simulations and experiments (see Chapter 7.1). 

Experimental research (see Chapter 7) focused on two groups of devices in which 
the series resonant inverter was utilized. The first group comprised of the DC/DC con-
verters with the constant transformation coefficient, in which the transistors switched 
softly in the ZVS and quasi-ZCS conditions, independently from the load current. The 
second group contained resonant inverters with non-lineal load in the form of discharge 
electrodes, between which corona discharges occurred. These corona discharges were 
employed in the surface treatment systems of artificial materials. The research on this 
group of inverters resulted in a series of industrial devices where an original control 
method, developed and reserved (patent pending) by the author, is used. 

Chapter 8 contains the conclusions of this whole work. 
  


