
http://www.aeps-info.com

基于双变压器的复合式谐振三电平零电流开关变换器
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摘要:
 

针对分布式光伏发电接入中压直流配电网的应用场合,提出了一种基于双变压器的复合式

谐振三电平变换器。新型变换器是在传统中性点钳位型三电平电路的基础上,通过添加一个辅助

电路实现了基础三电平电路的固定占空比运行,变换器工作于电流断续模式。其中,基础三电平电

路传输大部分功率,而辅助电路采用脉宽调制方式,可以实现基础三电平电路在全负载范围内的零

电流开关,从而显著降低变换器的开关损耗。重点讨论了辅助变压器变比和谐振电容对开关管电

流、谐振电压峰值、谐振电感值大小的影响,提出了相应的参数设计指导原则。最后,制作了一套

300~1
 

500
 

V/2
 

kW原理样机对所提变换器的性能进行了验证。
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国家电网公司重点示范工程项目“苏州工业园区智能电网应

用示范区主动配电网综合示范工程”。

0 引言

随着科技的进步,太阳能电池技术水平在过去

的几年里得到了很大的提升,光伏发电的成本明显

下降,发电容量大幅攀升。未来几年,中国光伏发电

开发的重心将由集中式电站向分布式发电系统转

变,仅2017年中国分布式光伏就新增装机容量

19
 

GW[1]。目前的分布式光伏发电基本都接入交流

配电网,而光伏组件是直流输出元件,因此,如果将

分布式光伏接入直流配电网可以省却多个换流环

节,具有运营成本低、供电可靠性高、输电损耗小等

优势[2-4]。
目前,国内外在中低压直流配用电领域积累了

一定的研究经验[5],低压直流供电方面的研究工作

则主要体现在低压直流微电网,如美国弗吉尼亚理

工大学提出的绿色楼宇研究计划[6]和日本大阪大学

设计的一套双极直流配电网系统[7],中压直流配电

的相关研究相对较少,如正在建设的有德国亚琛工

业大学的10
 

kV
 

DC校园直流配电工程[8]和深圳市

宝龙工业城±10
 

kV直流配电示范工程[9]。为进一

步研究和推广中压直流配电网技术,国际大电网委

员会于2015年成立了SC6.31“直流配电可行性研

究”专题小组[10]。

将分布式光伏接入直流配电网,其核心装置是

具有高升压比的中压直流升压变换器,如文献[11]
所提出的谐振开关电容变换器和文献[12]中的复合

式全桥变换器。而随着光伏组件电压和功率的增

长[13],系统对中压直流变换器新能源侧开关管的电

压应力等提出了更高的要求,所以经典的全桥结构

不一定能够满足新的要求。而多电平电路[14-15]能够

显著降低开关器件的电压应力,比如常用的三电平

电路[16-17]中,开关器件的电压应力就只有输入电压

的1/2。另外,为了提升变换器的传输效率,降低系

统的散热结构的成本和复杂度,可以将软开关技术

融入三电平直流变换器中。最基本的软开关技术主

要有零电压开关(zero-voltage
 

switching,ZVS)和零

电流开关(zero-current
 

switching,ZCS)。因为金氧

半场效晶体管(MOSFET)的自身结构导致其寄生

电 容 较 大,所 以 ZVS 适 用 于 MOSFET[18],
MOSFET虽然可能达到很高的开关频率但由于其

耐压通流能力较弱,在中小功率场合较为常见。而

分布式光伏接入中压直流配电网的功率较大,因此

选用绝缘栅双极型晶体管(IGBT)作为开关器件更

为合理。而对于IGBT的电流拖尾特性而言,实现

其ZCS关断则能够大大降低开关损耗[19]。文献
[20]基于中性点钳位型(neutral

 

point
 

clamped,
NPC)三电平电路提出了一种含有源辅助电路的新

型三电平直流变换器,能够实现包括辅助IGBT在

内的所有开关管的ZCS,但辅助IGBT需承受的最

大阻断电压是输出电压,因此只适用于低压大电流

输出场合。文献[21]提出了一种含双变压器的新型
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全桥直流变换器,能够很好地实现开关管和整流二

极管的ZCS,但所有开关管电压应力都为输入电压,
且电流峰值较大。

为充分满足接入中压直流配电网的电压要求,
本文在双变压器结构思想的基础上提出了一种复合

式谐振三电平ZCS直流变换器,并引入了谐振技术

达到降低电流峰值的目的,变换器主要包括基础

NPC三电平电路和辅助电路两部分。只需对辅助

电路部分采用脉宽调制(PWM)即可实现整个变换

器的功率和电压调节,使基础三电平的4个开关管

工作于固定占空比模式,具有控制简单的优点。可

以通过合理设计主变压器的升压比使得基础三电平

电路传输大部分功率,并可以在全负载范围内实现

其ZCS开通和关断,从而显著降低变换器的开关损

耗。另外,辅助变压器的升压比经优化后可进一步

降低变换器的损耗,提高转换效率。

1 变换器主电路及其工作原理

本文所提出的变换器主电路拓扑如图1所示。
输入侧分为两部分:第一部分是由输入分压电容

Cin1 和Cin2、开关管 Q1 至 Q4(IGBT)、钳位二极管

Dc1 和Dc2、主变压器Tr1 的原边和电感Lr(含Tr1 的

原边漏感)组成的NPC三电平电路;第二部分则由

分压电容Cd1 和Cd2、开关管Q5 和Q6(MOSFET)、
续流二极管Df1 和Df2、辅助变压器Tr2 的原边和谐

振电容Cr组成的辅助电路。输出侧则是一个倍压

整流电路,且Tr1 和Tr2 的副边绕组直接串联后作

为该整流电路的输入。Tr1 和Tr2 的原副边匝比分

别为1∶N1 和1∶N2,为使变换器能正常工作,N1

应大于N2。通过设计合理的N1 和N2,Tr1 将传输

大部分的额定功率(比如,90%左右),而Tr2 传输剩

余部分额定功率(10%左右)。

Vin

VCin1

Cin1

Cin2

Tr1*ip1Lr Tr2ip2Cr

vLr

Q1

Q2

Q3 Q5

Q6
Cd1

Cd2

Q4

DR1

Co1

Co2

iDR1

DR2iDR2

Tr1

Tr2

*

*

Dc1

Dc2

B

Df 1

Df 2

+

+

�
Vo1

+
�

Vo2
+
�

Vo
+
�

� vCr+ �

VCin2

+
�

A C

1�N1 1�N2

*

图1 本文所提出的复合式谐振三电平ZCS变换器
Fig.1 Proposed

 

hybrid
 

resonant
 

three-level
 

ZCS
 

converter

图2给出了该变换器的主要波形。开关管 Q1
和Q2(Q3 和Q4)以50%的固定占空比(含死区)同
时开通和关断。Q5 和Q6 则采用斩波控制,且分别

与Q1 和 Q3 有相同的开通起点。通过调节 Q5 和

Q6 的占空比来完成变换器输出电压的控制。
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图2 本文所提出的变换器的主要波形
Fig.2 Key

 

waveforms
 

of
 

the
 

proposed
 

converter

在详细分析之前,进行如下假设。
1)所有的开关管、二极管、电感和电容都是理想

器件。
2)输入分压电容Cin1 和Cin2 相等且足够大,因

此,VCin1=VCin2=Vin/2;电容Cd1 和Cd2 相等且足够

大;输出滤波电容Co1 和Co2 相等且足够大,因此认

为输出电压Vo 在稳态情况下恒定,另外,两个滤波

电容两端电压满足Vo1=Vo2=Vo/2。
3)变压器Tr2 的漏感足够小且忽略不计。
从图2中可以看出,变换器在上半个开关周期

[t0,t3]内有4个模态,各模态相应的电流通路如

图3所示。
1)t0:t0 是一个新的开关周期的起点,在该时刻

关断Q3 和Q4,开通Q1,Q2,Q5。从图2所给的电

流波形可知,在t0 时刻之前所有开关管中都没有电

流流过。因此,Q3 和Q4 是ZCS关断,而Q1,Q2,Q5
是ZCS开通。
2)模态1[t0,t1](见图3(a)):本模态中,Tr1 的

原边电流ip1 流过Q1,Q2,Lr,Tr1 原边绕组和Cin1,
因此,A 和B 两点间的电压是输入电压的1/2,即
vAB=0.5Vin。同理,Tr2 的原边电流ip2 流过 Q1,
Q2,Cr,Tr2 原边绕组,Q5,Q6 的寄生电容,Cd2,Dc2,
Cin1。因为Q6 两端的电压在t0 时刻为0.25Vin,而
且在本模态放电至零,所以A 和C 两点间的电压

vAC 是从0.5Vin 下降至0.25Vin。本模态中,Lr 与
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Cr和Q6 的寄生电容三者一起谐振,Cr 端电压vCr
从最小值Vmin

Cr
开始上升。另外,流经Q1 和Q2 的电

流为ip1 和ip2 两者之和,如图3(a)所示。
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图3 4个模态电流通路
Fig.3 Circuit

 

paths
 

of
 

four
 

modes

3)模态2[t1,t2](见图3(b)):t1 时刻Q6 两端
的电压下降至零,ip2 从 Q6 的体二极管流过而ip1
的电流通路不变,因此,Lr 只与Cr 进行谐振,电流
开始谐振上升。同时,易知vAB=0.5Vin 和vAC=
0.25Vin。

4)模态3[t2,t3](见图3(c)):在t2 时刻关断

Q5,ip2 开始通过Q6 的体二极管向 Q5 的寄生电容
充电,所以Q5 可以实现ZVS且该充电电流远大于
在模态1中的放电电流,因此,Q5 的寄生电容充电
时间很短,可以忽略不计。当 Q5 两端的电压迅速

上升为0.25Vin 时,ip2 通过续流二极管 Df1 流回

Q2,则 有vAC =0。从 而 可 知,Tr1 副 边 电 压 为

Vo/2+N2vCr,同时vCr 持续上升,使得Lr 端电压

跳变为负值,所以电流开始谐振下降。vCr 在t3 时

刻上升至最大值Vmax
Cr
,因为vCr 在一周期内的平均

值为零,所以ΔvCr=V
max
Cr =-V

min
Cr
。由于本模态中

不再有电流流经Q5 和Q6,两者的端电压分别保持

为0.25Vin 和零不变。
5)模态4[t3,t4](见图3(d)):通过合理设计

Lr,N1,N2 和Cr 等重要参数,所有电流在t3 时刻

下降为零,Df1 和整流二极管DR1 实现了ZCS关断。
Tr1 和 Tr2 副 边 电 压 要 小 于 整 流 后 的 电 压,即

(N1Vin/2-N2Vmax
Cr
)<Vo/2,从而使得DR1 反向阻

断(在下半开关周期,则满足 N1Vin/2-N2Vmax
Cr +

Vo/2>0,DR2 反向阻断)。此模态中,尽管开关管

Q1 和Q2 处于开通状态,但电流ip1,ip2,iDR1 一直为

零,负载由输出滤波电容供电。
6)t4:t4 时刻是上半个开关周期的结束点,也是

下半个开关周期的起点。显然,Q1 和Q2 是ZCS关

断,Q3,Q4,Q6 是ZCS开通。另外,由于模态3和4
中Q6 的端电压已经为零,所以Q6 实现了零电压零

电 流 开 关 (zero-voltage
 

zero-current
 

switching,
ZVZCS)开通。

下半个开关周期与上述半个开关周期的分析类

似。另外,由于Tr1 传递的能量要大于Tr2,开关管

Q1 至Q4 的额定电流要大于 Q5 和 Q6,因此,所提

出的变换器的开关损耗较小。另外,因为Q5 和Q6
所需承受的最大阻断电压只有0.25Vin,且能够实现

ZVZCS的开通,所以可选用 MOSFETs作为 Q5
和Q6。

综合以上分析,半导体器件的开关特性和电压

应力可以总结为表1。

表1 半导体器件的开关特性和电压应力
Table

 

1 Switching
 

characteristics
 

and
 

voltage
 

stress
 

of
 

semiconductors
器件 开通 关断 电压应力

  

Q1 至Q4 ZCS ZCS 0.5Vin 

 

Q5,Q6 ZVZCS ZVS 0.25Vin 

 

Df1,Df2 ZCS 0.5Vin 

 

DR1,DR2 ZCS Vo

本文拓扑中的控制思想来源于文献[22]。在文

献[22]中,虽然辅助结构只包含2个开关管(均为

IGBT)和1台辅助变压器,但2个辅助IGBT的电

压应力是输入电压的1/2,其成本仍然偏高。而本

文中的2个辅助开关管的电压应力只有输入电压的

1/4,而且,同时是可以实现ZVZCS开通的,所以本

文中的2个辅助开关管选用的是 MOSFET。一般
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而 言,规 格 类 似 的 MOSFET 的 价 格 要 远 低 于

IGBT,所以也有利于降低变换器的成本。虽然本文

提出的结构中多了2个续流二极管Df1 和 Df2,但
Df1 和 Df2 需要承受的反向电压只有输入电压的

1/2,且电流也很小,因此其成本很低。综上,本文所

提出的辅助结构是合理的。

2 参数优化设计

为了便于分析,下列参数将应用于本节的变换

器中:输入电压Vin=1.5
 

kV;输出电压Vo=15
 

kV;
额定功率PN=500

 

kW;开关频率fs=1
 

kHz。
如图1所示的主电路拓扑中,变压器Tr1 和Tr2

的原边绕组电压vp1 和vp2 可分别表示为:
vp1=vAB-vLr
vp2=vAC-vCr (1)

由于2个变压器副边绕组是直接串联在一起

的,所以将vp1 和vp2 折算至变压器副边,且2个变

压器副边绕组的电压之和被输出电压钳位在Vo/2,
因此,有

N1(vAB-vLr)+N2(vAC-vCr)=
Vo
2

(2)

另外,根据 图3(b)可知,在模态2中,满足

vAB=0.5Vin 和vAC=0.25Vin,所以

N1

2 +
N2

4  Vin-Vo2=N1vLr+N2vCr (3)

N1vLr 和N2vCr 可分别当成是折算至变压器

副边的谐振感电压和谐振容电压,因此,显然Lr 其

实是与Cr 产生串联谐振的。同理,模态3也是如

此,只是模态3中的vAB=0.5Vin,vAC=0。
根据上述的分析,可将主要谐振元件Lr 和Cr

折算至输出侧可得如图4所示的等效电路,其中

Lrs=N2
1Lr 和Crs=Cr/N2

2。等效电路的谐振角频

率和谐振阻抗可以分别表示为:

ωr=
1
LrsCrs

=
1

N2
1LrCr
N2
2

 

Zr=
Lrs
Crs
=N1N2

Lr
Cr














(4)

(a) 	2 (b) 	3

Lrs

Crs

is

vCrs

Vo
2

� +

Lrs

Crs

is

vCrs

Vo
2

N1Vin
2

� +

N1 N2
2 4+ Vin)(

图4 等效电路
Fig.4 Equivalent

 

circuits

  因为模态1的时间长度很短,且该阶段谐振电

流和谐振电压的变化甚微,因此在本节中可以将其

忽略。根据基尔霍夫电压定律(KVL),模态2和模

态3可由二阶微分方程表示为:
 

N1+
N2

2  Vin
2 -

Vo
2=N

2
1

 Lr
Cr
N2
2

d2vCrs(t)

dt2
+vCrs(t)

N1Vin
2 -

Vo

2=N
2
1Lr
Cr
N2
2

d2vCrs(t)

dt2
+vCrs(t)














(5)
对式(5)进行降阶计算,可得式(6)。

vCrs(t)-
N1

2+
N2

4  Vin-Vo

2




 




  

2

+

  (Zris(t))2=
N1

2+
N2

4  Vin-Vo

2-V
min
Crs





 






2

模态2

vCrs(t)-
N1Vin
2 -

Vo

2  



 




 2+(Zris(t))2=

  
N1Vin
2 -

Vo

2-V
max
Crs  

2

模态3



















(6)
式中:Vmax

Crs
和Vmin

Crs
分别是vCrs 的最大值和最小值,

并且ΔvCrs=V
max
Crs=-V

min
Crs
;is 是流过Crs 的电流,所

以is(t)=CrsdvCrs(t)/dt。
如果将vCrs(t)和Zris(t)分别看成是平面直角

坐标系中的横轴变量和纵轴变量,则模态2和模态

3的轨迹分别是该坐标系上的一段圆弧,因此,根据

式(6)可绘制如图5所示的稳态轨迹路线。横轴表

示电压vCrs,纵轴表示is 乘以Zr,因此两轴共用相

同的量:电 压。A1→B1 表 示 模 态2的 过 程,而
B1→A2 表示模态3的过程。结点A2 表示模态4,
因为该阶段电流为零,电压vCrs 不变。同理,下半开

关周期的轨迹A2→B2→A1 也是由两段圆弧组成。
根据电路的对称性,下面只分析上半开关周期的模

态2到模态4。
由图5可知,结点A1(Vmin

Crs
,0)表示开关周期的

起点状态,而结点A2(Vmax
Crs
,0)是上半开关周期的结

束点状态。因此,圆弧A1B1 和B1A2 的半径可以

表示为:

 
r1=|A1O1|=

N1

2+
N2

4  Vin-Vo

2-V
min
Crs

r2=|O2A2|=Vmax
Crs-

N1Vin
2 -

Vo

2  











(7)

因此,O1 和 O2 的 横 坐 标 分 别 为(N1/2+
N2/4)Vin-Vo/2和N1Vin/2-Vo/2。结点B1 的横
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坐标x(B1)可以通过解式(6)所示方程组得到,有

x(B1)=[4Vo-(4N1+N2)Vin]
ΔvCrs
N2Vin

(8)

A1 A2O1O2 O

B1

B2

vCrs

r2

θ2
θ1

r1

Zris

X

ωr

图5 稳态轨迹
Fig.5 Steady-state

 

trajectory

θ1 和θ2 分别表示模态2和模态3的角度,可表

示为:

 

θ1=ωr(t2-t1)=

arccos
N1

2+
N2

4  Vin-Vo

2-x
(B1)

r1  
θ2=ωr(t3-t2)=arccosx

(B1)-
N1Vin
2 +

Vo

2
r2  
















(9)
根据图5可知,电流is 可表示为:

  is(t)=
r1
sin(ωr(t-t1))

Zr
  t1<t<t2

r2
sin(ωr(t3-t))

Zr
t2<t<t3












(10)

2.1 变比N1 和N2

如前所述,通过合理地设计N1 和N2,可以使

得变压器Tr1 传输大部分的功率而变压器Tr2 传输

剩余的功率。因此,本小节将详细阐述变压器匝比

的设计。类似的,下面只分析上半个开关周期[t0,
t4]内的功率传输情况。

假设变换器的传输效率为100%,[t0,t4]的总

功率Ptot可以表示为:

Ptot=
2
Ts

Vo

2∫
t4

t0
iDR1dt=

Vo

Ts∫
t3

t0
iDR1dt (11)

式中:Ts=1/fs 为开关周期。
同理,Tr1 传输的功率为:

P1=
2
Ts

Vin
2∫

t4

t0
ip1dt=

Vin
Ts∫

t3

t0
ip1dt (12)

根据ip1=N1iDR1 可知,P1 也可表示为:

P1=
N1Vin
Ts∫

t3

t0
iDR1dt (13)

由式(11)和式(13),可得:
P1

Ptot
=
N1Vin
Vo

(14)

根据能量守恒定理可知,Tr2 传输的功率为:
P2=Ptot-P1 (15)

由式(13)和式(15),可得:
P1

P2
=

P1

Ptot-P1
=

N1Vin
Vo-N1Vin

(16)

从式(16)可以看出,当输入和输出电压确定时,
2个变压器传输功率的比值P1/P2 只与N1 有关。
根据本节开头所给的参数,分别绘制P1 和P2 与

Ptot的关系曲线,如附录A图A1所示。可以看出,
随着N1 的增大,P1/Ptot增大而P2/Ptot减小,这意

味着N1 应被设计得足够大从而保证Tr1 传输的功

率远大于Tr2。不失一般性,当N1 取9时,有P1/
Ptot=90%,P2/Ptot=10%,P1∶P2=9∶1。

由图5可知,坐标原点O 在O1 和O2 之间,因
此,有

N1Vin-Vo

2 <0<
N1

2+
N2

4  Vin-Vo

2
(17)

即N1 和N2 应满足:

N1<
Vo

Vin

N2>2
Vo

Vin
-N1  












(18)

因此,当N1=9时,N2 应大于2。
2.2 谐振电容Cr

在上半开关周期[t0,t4],输出功率Po 可表

示为:

Po=2fs
Vo

2 ∫t2t1is(t)dt+∫
t3

t2
is(t)dt (19)

将式(9)和式(10)代入上式可得:

Po=
2fsVoCrΔvCrs

N2
2

(20)

根据模态4中的状态分析可知,ΔvCr 应满足:

ΔvCr=V
max
Cr <

N1Vin+Vo

2N2
(21)

将ΔvCrs=N2ΔvCr 代入式(20)可得:

Cr>
N2
2

 Po

fsVo(N1Vin+Vo)
=Cmin

r (22)

式中:Cmin
r 为设计Cr时所需考虑的下限值。

基于所给的变换器参数,同时取N1=9,可绘

制Cr 与 N2 的关系曲线,如附录 A 图 A2,可见,
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Cmin
r 随着N2 的变大而变大。

2.3 谐振电感Lr

只有当变换器工作于临界电流连续模式时t=
t3-t0 才刚好等于半个开关周期,同时忽略模态1
的时间,因此需满足:

t3-t1=
θ1+θ2
ωr

≤
Ts

2
(23)

将式(3)代入式(23)可得:

Lr≤
N2
2

4f2sN2
1Cr(θ1+θ2)2

=Lmax
r (24)

式中:Lmax
r 是设计Lr时所需考虑的上限值。

另外,由图4的等效电路可知,Lr(可由Tr1 的

原边漏感Llk1 提供)和Cr 是等效串联的,而Tr2 的

原边漏感Llk2 是和Cr直接串联的,所以Llk2 和Llk1
实际上也是等效串联的,但电感量的大小需要折算。
如将Llk2 折算至Tr1 的原边时,其电感量大小将变

为N2
2Llk2/N2

1。同时,由于Tr2 传输的功率很小,其
漏感Llk2 本身就可以设计得较小。且由之前和后

续的 分 析 可 知,N1 至 少 比 N2 大 好 几 倍,所 以

N2
2Llk2/N2

1 会更小,从而忽略不计。总之,Lr 可完

全由Llk1 提供。
2.4 参数优化

在大功率场合,半导体器件的开关损耗是影响

变换器转换效率的一个重要因素,其次则是器件的

导通损耗。而由表1可知,本文所提变换器的开关

损耗主要是由于Q5 和Q6 关断电流Ioff不为零产生

的。另外,ip1 和ip2 的峰值Ipeak1 和Ipeak2 也会影响

到半导体器件的导通损耗和磁性元件(谐振电感和

变压器)的损耗。为此,本小节将分析不同的N2 和

Cr对变换器Ioff,Ipeak1,Ipeak2 等的影响。
Ioff可由图5中节点B1 的纵坐标y(B1)获取,

因此将式(8)代入式(6)中的模态3可得式(25)。考

虑Cr取值的下界Cmin
r ,根据式(25)可得关断电流随

Cr和N2 的变化曲线,如附录A图A3所示(其中,
Lr取其上限值Lmax

r ),可见,Q5 和Q6 关断电流Ioff
随着N2 的减小而迅速降低,但随着Cr 的减小只呈

现略微下降的趋势。因此,Ioff 的大小主要是受N2

的影响比较大,从降低Ioff 减少关断损耗的角度出

发,应选择较小的N2。

Ioff=N2
y(B1)
Zr

=

Cr
Lr
N1

N1Vin
2 -ΔvCrN2-

Vo

2  
2

-
ΔvCr(4Vo-(4N1+N2)Vin)

Vin
-
N1Vin
2 -

Vo

2  



 






2
 

(25)
  由图5可知,Zris 的最大值与结点B1 的位置

以及θ1 和θ2 的大小有关。比如,当结点B1 处于第

一象限时,因为圆心O2 在负半轴,所以θ2 肯定小

于π/2。而圆心O1 虽然在正半轴,但可能在映射点

X(结点B1 在横轴上的映射)的左边或右边。
显然,当圆心O1 在映射点X 的左边时,θ1 大

于π/2,Zris 的最大值为半径r1;当圆心O1 在映射

点X 的右边时,θ1<π/2,Zris 的最大值为结点B1
的纵坐标y(B1)。同理,当结点B1 处于第二象限

时,可根据θ2 与π/2的大小来获取Zris 的最大值。
在相同的参数下,Zris 的最大值确定时,is 的峰值

也就确定,Ipeak,1 和Ipeak,2 也随之确定,即

 Ipeak,j=

Njr1
Zr

     x>0且θ1≥
π
2

Njr1sin
 

θ1
Zr

x>0且θ1<
π
2

Njr2
Zr

x<0且θ2≥
π
2

Njr2sin
 

θ2
Zr

x<0且θ2<
π
2


















 

(26)

式中:j=1,2。
由上一节中详细的模态分析可知,4个IGBT

(Q1 至 Q4)具有相同的电流峰值IIGBTpeak,且为Ipeak,1
与Ipeak,2 之和,2个 MOSFET(Q5 和 Q6)也具有相

同的电流峰值IMOS
peak,且为Ipeak,2。因此,根据式(7)、

式(9)和式(26)可绘制开关管的电流峰值曲线,如附

录A图A4所示,可见,IIGBTpeak 和IMOS
peak 基本上都随着

N2 的减小而迅速降低,但随着Cr 的减小也只呈现

略微下降的趋势。因此,与Ioff 类似,IIGBTpeak 和IMOS
peak

的值主要受N2 的影响比较大,从降低峰值电流便

于开关管选型的角度,同样应选择较小的N2。
虽然Cr的减小有利于降低变换器的峰值电流

和关断电流,但谐振电压峰值ΔvCr 也会随Cr 以及

N2 的变化而变化,而ΔvCr 的大小也关系着谐振电

容耐压值的选取。为此,还应考虑ΔvCr 的变化情

况,如附录A图 A5所示。从图中可见,ΔvCr 随着

N2 的减小而减小,但会随着Cr 的减小而快速增

大。电容的耐压值越大,其体积越大、成本越高。因

此,从谐振电容选型的角度出发,依旧应选择较小的

N2,而Cr则应设计得稍大一些。
此外,Lmax

r 的变化曲线如附录A图A6所示,与

ΔvCr 类似,Lmax
r 随着N2 的减小而减小,但会随着

Cr的减小而快速增大。一般而言,小电感的体积和
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损耗都相对小一些,因此,从设计谐振电感的角度出

发,依旧应选择较小的N2,而Cr 则应设计得稍大

一些。
综上所述,N2 越小,开关管峰值电流和关断电

流、谐振电压峰值、谐振电感值都越小,而Cr的减小

有利于降低变换器的峰值电流和关断电流,但会使

得谐振电压峰值和谐振电感值迅速增大。因此,N2

在满足式(18)的前提下应设计得尽量小,而Cr的选

值应折中考虑。
2.5 PWM控制策略

对辅助电路采用PWM 控制,其实就是通过调

节辅助开关管Q5 和Q6 的占空比D 来实现对变换

器的功率和电压调节。因为模态1[t0,t1]的时间长

度很短,且该阶段谐振电流和谐振电压的变化甚微,
所以可以将其忽略。因此,D 可以表示为:

D=(t2-t1)fs=
θ1fs
ωr

(27)

式中:θ1 可根据式(9)获得。
显然,用上述方法求出的D 最终的表达式较为

复杂。其实,假设变换器刚好工作于电流临界断续

模式时,即模态3[t2,t3]满足下式:
0.5-D=(t3-t2)fs (28)

则根据如图4所示的等效电路在半个开关周期

内的伏秒积可得(谐振腔的伏秒积为零):

(t2-t1)
N1

2+
N2

4  Vin+(t3-t2)N1Vin
2 =

Vo

4fs
(29)

将式(27)和式(28)代入上式并整理可得:

D=
Vo-N1Vin
N2Vin

(30)

显然,D 会随着Vo 的增大而增大,所以只需通过一

个输出电压反馈的比例—积分(PI)闭环调节D 即可

实现。

3 实验结果

基于以上理论分析,并为了进一步验证所提出

的变换器的工作原理和性能,搭建了一套小功率的

实验平台,主要参数如附录B表B1所示。为保证

变换器工作于电流断续模式,变换器实际传输的功

率Po 略小于额定功率PN。
附录A图A7所示为vAB 和vAC 及两个变压器

的原边电流波形和谐振电容电压vCr,可见,vAB 的

幅值为150
 

V,是输入电压的1/2。而vAC 在每半个

开关周期的起点处存在一个小尖峰,且在 MOSFET

Q5 和Q6 关断之前的时刻幅值为75
 

V,只有输入电

压的1/4,与理论分析相吻合。另外,vCr 在每个开

关周期的起点处于最小值,并在谐振半个开关周期

后达到最大值。需要说明的是,2个变压器原边电

流ip1 和ip2 在每半个开关周期的起点存在一段较

为快速上升的过程,实际上这个过程对应的是模态

1,即Lr 与Cr 和Q6 的寄生电容三者一起谐振,其
中Q6 的寄生电容远小于Cr,导致模态1的谐振周

期较小,因此存在一小段电流快速上升的现象,如附

录A图A8所示。
如附录A图A9和图 A10所示,开关管 Q1 和

Q2 所需承受的最大阻断电压仅为输入电压的1/2,
而且Q1 和Q2 都能很好地实现ZCS关断。同样由

于模态1的存在,Q1 和Q2 的电流起点有一个较为

快速上升的过程。根据图3(b)所示的变换器模态2
电流通路可知,在谐振电流上升阶段,流经Q1 和Q2
的电流是ip1 和ip2 两者之 和,所 以 其 峰 值 比 附

录A图A7中的ip1 峰值稍大一些。
附录A图A11给出了Q5 的驱动波形、电压和

电流波形,可见,Q5 的峰值电压为75
 

V,只有输入

电压的1/4。另外,在开通 Q5 之前,其电压一直为

零,其电流也已下降为零。因此,Q5 实现了ZVZCS
开通。因为Q5 存在关断电流,所以拥有足够的能

量去完成Q5 和Q6 寄生电容的充放电,从而实现其

ZVS关断,如附录A图A12所示。
实验平台的稳态轨迹如附录A图A13所示,每

个模态的结点从图中也是能够明显区分开来,正如

图5中所示。根据稳态轨迹图可以很清晰地判断出

变换器在不同参数下的关断电流和谐振电容电压大

小,二者分别对应图中的节点B1 和A2。最后,给
出了实验平台的效率曲线,如附录A图A14所示。
本文所提出的变换器实际上是一个LC串联谐振变

换器,其电流峰值会随着负载的变轻而降低。另外,
变换器始终工作于电流断续模式,在轻载下也能轻

松实现基础NPC三电平的ZCS,且由于峰值电流和

关断电流的减小,导通损耗和开关损耗同步下降,所
以变换器在轻载下也具有较高的传输效率。同时,
2个辅助开关管Q5 和Q6 的占空比也会随着负载的

变轻而变小,也就是说,负载越轻,半导体器件的导

通时间越短,导致峰值电流和关断电流并非随负载

的变轻而等比例减小。因此,变换器传输效率会随

着负载的变轻而下降。虽然随着负载越来越轻,变
换器的传输效率有所下降,但在很宽的负载范围内,
变换器的转换效率都在96%以上。
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4 结语

本文提出了一种工作于电流断续模式的基于双

变压器的复合式谐振三电平变换器,主要包括基础

三电平电路和辅助电路两部分。通过合理设计主变

压器的升压比,基础三电平电路传输大部分功率。
只需对辅助电路部分采用斩波控制即可实现整个变

换器的功率和电压调节,彻底解放了基础三电平的

4个开关管,使得它们工作于固定占空比模式,控制

简单。同时,实现了开关管的零电流开通和关断,开
关损耗显著降低。将辅助变压器升压比设计得尽量

小,有助于降低所有开关管的峰值电流、两个控制开

关管的关断电流、谐振电压峰值、谐振电感值,既可

以进一步降低损耗,也便于谐振电容的选型和谐振

电感的设计。最后,通过实验验证了所提出的变换

器的优越性能,并证明了上述结论的正确性。
另外,目前大功率中高频变压器的设计并不成

熟,因此主变压器的优化设计有待进一步深入研究。

附录见本刊网络版(http://www.aeps-info.
com/aeps/ch/index.aspx)。
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Abstract 
 

A
 

hybrid
 

resonant
 

three-level
 

converter
 

based
 

on
 

dual
 

transformers
 

is
 

proposed 
 

which
 

is
 

suitable
 

for
 

the
 

access
 

of
 

distributed
 

photovoltaic
 

power
 

to
 

the
 

medium
 

voltage
 

DC
 

distribution
 

network 
 

The
 

proposed
 

converter
 

can
 

be
 

obtained
 

by
 

adding
 

an
 

auxiliary
 

circuit
 

into
 

the
 

traditional
 

neutral
 

point
 

clamped
 

three-level
 

circuit 
 

achieving
 

the
 

basic
 

three-level
 

circuit
 

operation
 

with
 

fixed
 

duty
 

cycle 
 

The
 

converter
 

operates
 

in
 

a
 

discontinuous
 

current
 

mode 
 

The
 

basic
 

three-level
 

circuit
 

transits
 

most
 

of
 

the
 

power 
 

and
 

zero-current
 

switching
 

for
 

the
 

basic
 

three-level
 

circuit
 

is
 

realized
 

in
 

the
 

full
 

load
 

range
 

by
 

pulse
 

width
 

modulation
 

of
 

the
 

auxiliary
 

circuit 
 

As
 

a
 

result 
 

the
 

switching
 

loss
 

of
 

the
 

converter
 

can
 

be
 

significantly
 

reduced 
 

This
 

paper
 

also
 

discusses
 

the
 

effects
 

of
 

the
 

ratio
 

of
 

auxiliary
 

transformer
 

and
 

the
 

resonant
 

capacitance
 

on
 

the
 

switch
 

current 
 

the
 

peak
 

value
 

of
 

resonant
 

voltage
 

and
 

the
 

value
 

of
 

resonant
 

inductance 
 

Then
 

the
 

parameter
 

design
 

principles
 

are
 

put
 

forward 
 

Finally 
 

a
 

prototype
 

of
 

300~1
 

500
 

V 2
 

kW
 

is
 

built
 

to
 

verify
 

the
 

performance
 

of
 

the
 

proposed
 

converter 
This

 

work
 

is
 

supported
 

by
 

Key
 

Demonstration
 

Project
 

of
 

State
 

Grid
 

Corporation
 

of
 

China 
 

Key
 

words 
 

distributed
 

photovoltaic 
 

DC
 

distribution
 

network 
 

dual
 

transformer 
 

three-level
 

converter 
 

zero-current
 

switching
 

 ZCS 

341

潘志新,等 基于双变压器的复合式谐振三电平零电流开关变换器


