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摘 要：三电平LC谐振变换器通过采用串联全桥结构匹配电压等级，并可降低功率开关器件的电压应

力，但在电压变化较大的应用场景中，传统控制方法通常需要配合宽范围调频，从而增加了变压器和控制器

的设计难度。因此，文章提出了一种采用基波同步脉宽调制方法的三电平LC谐振变换器，实现了定开关频

率的宽范围调压。变换器的电压增益仅由变换器输入侧和输出侧桥臂的内移相比确定，传输功率的方向和大

小可以自动平滑地调节；同时，通过脉宽的相位补偿和桥臂驱动的定时切换，实现了对中点电压和开关损耗

的动态平衡，并开发设计了一台25 kW样机进行试验验证，以评估所提方法的可行性。
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0　引言

在诸如光伏、电动汽车、储能和轨道交通等系统

中，基于电压匹配和安全性方面的考虑，通常需要采

用隔离型DC/DC变换器作为中间环节。由于储能电池、

超级电容和电力网等电压变化范围较宽，需要DC/DC

环节有宽电压增益的特性[1]。此外，随着电力电子设备

的高频化、小型化发展，工业界对DC/DC环节提出了

更高效、更高功率密度的需求[2]。

当前，各种类型的隔离 DC/DC 变换器已被提出，

如基于相移控制的双有源桥变换器和谐振变换器等[3]。

其中，双有源桥变换器因其零电压开通特性、控制灵

活和升降压能力强等优点受到了极大关注[4]，但高关断

损耗、复杂的软开关特性和高回流能量等限制了其在

宽电压场合的应用[5]。谐振变换器可以使电感电流波形

近似正弦波，大幅降低功率开关器件的关断损耗，典

型拓扑包括LC串联谐振变换器[6]。通过调整变换器输

入侧和输出侧全桥之间的相移角可以控制变换器传输

功率的幅值和方向，但随着移相角的增加，会出现高

回流能量和高关断损耗的问题[7]。相比而言，变频控制

在谐振变换器中应用更广泛，但在LC串联谐振变换器

中只能降压运行，不适合宽电压范围应用[8]。为了实现

更宽和更高的电压增益，可以采用更复杂的谐振腔结

构，如 LLC 谐振腔、 LCLC 谐振腔和 CLC 谐振腔

等[9-11]。但在变频控制方法下，很难对谐振腔和变压器

的参数进行设计，而且电压增益随负载变化而变化，

使得控制器设计难度增加。除了调整谐振腔，一种通

过在谐振腔构建升压回路的调制策略被提出，拓宽了

变换器的电压调节范围[12-14]，但在降压工况下仍需要通

过调频匹配电压[15]。除了移相和调频外，一种基于非

对称脉宽调制的LC谐振变换器被提出，在保证各桥臂

驱动中心对齐的前提下，通过调整上下功率开关器件

的占空比，实现在宽电压范围内的定开关频率升降压

控制[16]，并拓展到了多端口谐振变换器领域[17]，同时

结合非对称占空比控制策略和桥臂间的内移相可进一
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步拓宽电压范围[18]。不过由于上下功率开关器件采用

非对称占空比，使得不同的功率开关器件的热应力不

同，影响了变换器的整体寿命和可靠性[19]。

为了匹配输入输出电压，除了采用相应的控制策

略和调整变压器参数外，也可以通过采用三电平的拓

扑结构进行匹配。三电平结构可以将对应功率开关器

件的电压应力降低至原先的 50%，也降低了变压器设

计难度。此外，可通过结合二极管箝位和并联结构在

拓宽工作电压范围的同时，进一步增强了变换器的功

率传输能力[20]，而且更多的开关状态也使控制拓扑拥

有了更多的控制模态，但该类拓扑需要采用均衡控制

策略对串联电容中点电压进行平衡[21]。

针对上述问题，本文将提出一种采用基波同步脉

宽调制方法的三电平LC谐振变换器。该变换器在保证

变换器输入侧与输出侧桥臂脉宽相位同步的前提下，

通过改变输入侧与输出侧桥臂的内移相比，实现定频

宽范围的电压控制，传输功率的方向和大小可以自由

平滑切换。此外，本文还将提出一种脉宽相位补偿和

驱动切换方法，实现对中点电压和开关损耗的动态调

节，并通过一台 25 kW样机进行了试验验证，试验结

果验证了本文所提方法的可行性。

1　变换器工作原理

1.1　电路基本原理

三电平LC谐振变换器的电路拓扑如图 1所示。变

换器输入侧并联2个串联的分压电容C1、C2，每个分压

电容并联一个半桥，4个功率开关器件分别为Q1~Q4，

DQ1~DQ4为对应的反并联二极管。变换器输出侧采用由

功率开关器件S1~S4组成的全桥电路，DS1~DS4为对应的

反并联二极管。变换器输入侧和输出侧之间由高频变压

器T1、谐振电容Cr和谐振电感Lr连接，变压器变比为

n:1。相关代号说明如下：CQ1~CQ4—功率开关器件Q1~

Q4的寄生电容；CS1~CS4—功率开关器件S1~S4的寄生电

容；Lm—高频变压器的等效励磁电感；V in—输入电压；

Vh—输入半电压；Vo—输出电压；VC1—分压电容C1的

电压；VC2—分压电容C2的电压；vCr—谐振电容Cr的电

压；vAB—AB点间的电压；vCD—CD点间的电压；iLr—

谐振电流；iLm—励磁电流；Io—负载电流。

谐振腔的谐振频率 fr为

fr =
1

2π LrCr

(1)

变换器开关驱动采用基波同步脉宽调制方法，位

于同一桥臂的开关互补交错动作，占空比固定为50%，

通过输入侧两个桥臂或输出侧两个桥臂的内移相实现

对应桥臂中点电压 vAB 和 vCD 的三电平变化，在此定义

Q1、Q4 和 S1、S4 的重叠区域时间为 dpTs 和 dsTs （其中

Ts 为开关周期，dp、ds 为内移相比），与谐振周期保持

一致。需要注意的是，在调制过程中需要保持 vAB 和

vCD 的基波同步，即 Q1、Q4 和 S1、S4 的重叠区域保持

中心对齐。变换器的电压增益仅由内移相比 dp 和 ds 决

定，与传输功率的方向和大小无关。

1.2　降压模式

当变换器运行在降压模式时，关键波形如图 2 所

示。变换器输入侧内移相比dp<0.5，输出侧内移相比ds

=0.5，在半个开关周期内主要可分为6个阶段，各阶段

内的等效电路如图3所示。

阶段1 （tÎ [ )t0t1 ）：当 tÎ(-¥t0 )时，功率开关器

件Q2、Q4、S2、S3开通，输入侧中点电压 vAB被箝位在

VC2，输出侧中点电压 vCD为-Vo。在 t = t0时，功率开关

器件S2、S3 关断，而此时输入侧电流为正电流，励磁

电流为负电流，二极管DS1 和DS4 处于续流状态，输出

侧中点电压vCD为Vo。由于稳态时谐振电容Cr上存在大

小等于输入电压V in一半的偏置电压，谐振腔上的电压

实际为nVo。

阶段2（tÎ )[ t1t2 ）：在 t = t1时，功率开关器件S1、

S4 零电压开通（zero voltage switch，ZVS），输入侧中

图1　三电平LC谐振变换器电路拓扑

Fig. 1　Topology of the three-level LC resonant converter

图2　降压运行模式关键波形

Fig. 2　Key waveform of the buck operation mode

105



2025 年 3 月

点电压 vAB 继续被箝位在 VC2，输出侧中点电压 vCD 为

Vo，谐振腔上的电压实际为 nVo，励磁电流 iLm 线性

增大。

阶段 3 （tÎ )[ t2t3 ）：在 t = t2 时，功率开关器件Q2

关断，但由于输入侧电流仍为正电流，二极管 DQ2 续

流，谐振腔上的电压仍为nVo。

综上所述，建立3个阶段的谐振腔的状态方程，具

体为：

iLr (t)=
0.5V in - vCr (t0 )- nVo

2πfr Lr

sin[2πfr (t - t 0 )]+

iLr (t0 )cos[2πfr (t - t 0 )]                                           (2)

     
vCr (t)= 2πfr LriLr (t0 )sin[2πfr (t - t0 )]+[vCr (t0 )-

0.5V in + nVo ]cos[2πfr (t - t0 )]- nV0 + 0.5V in       (3)

阶段 4 （tÎ )[ t3t4 ）：在 t = t3 时，功率开关器件Q1

开通，但由于此时输入侧电流很小，可近似看作零电

流开通（zero current switch，ZCS）。在该阶段，输入

侧中点电压 vAB 被箝位在 V in，输出侧中点电压 vCD 为

Vo，谐振腔上的电压变为0.5V in - nVo。该阶段的谐振腔

状态方程为：

iLr (t)=
V in - vCr (t3 )- nVo

2πfr Lr

sin[2πfr (t - t3 )]+

           iLr (t3 )cos[2πfr (t - t3 )]                                 (4)

vCr (t)= 2πfr LriLr (t3 )sin[2πfr (t - t3 )]+[vCr (t3 )-
           V in + nVo ]cos[2πfr (t - t2 )]+V in - nVo     (5)

阶段 5 （tÎ )[ t4t5 ）：在 t = t4 时，功率开关器件Q4

关断，而此时输入侧电流为正电流，二极管DQ3自动续

流，输入侧中点电压 vAB 被箝位在VC1，输出侧中点电

压vCD仍为Vo，谐振腔上的电压再次调整为nVo。

阶段 6 （tÎ )[ t5t6 ）：在 t = t5 时，功率开关器件Q3

零电压开通（ZVS），谐振腔上的电压继续维持nVo。

                                              (a) 阶段1                                                                                          (b) 阶段2

                                              (c) 阶段3                                                                                          (d) 阶段4

                                              (e) 阶段5                                                                                          (f) 阶段6

注：图中蓝色线路表示断开不导通。

图3　降压运行模式各阶段等效电路

Fig. 3　Equivalent circuit for stages of the buck operation mode
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综上所述，建立 2 个阶段的谐振腔状态方程，具

体为：

iLr (t)=
0.5V in - vCr (t4 )- nVo

2πfr Lr

sin[2πfr (t - t4 )]+

           iLr (t4 )cos[2πfr (t - t4 )]                                 (6)

      
vCr (t)= 2πfr LriLr (t4 )sin[2πfr (t - t4 )]+[vCr (t4 )-

 0.5V in + nVo ]cos[2πfr (t - t4 )]- nVo + 0.5V in     (7)

当 t ≥ t6 时，剩余开关周期的变换器运行与前半周

类似，电压与电流反向对称变化。由此可知，在励磁

电感Lm的作用下，变换器输出侧所有功率开关器件均

能实现零电压开通（ZVS），而变换器输入侧超前桥臂

可以实现零电压开通，滞后桥臂只能实现近似零电流

（ZCS）开通。

1.3　升压运行模式

当变换器运行在升压模式时，关键参数波形如图4

所示。变换器输入侧内移相比dp=0.5，输出侧内移相比

ds<0.5，工作原理与降压模式类似，不同之处在于输入

侧内移相比 dp 固定，而需要调整输出侧内移相比 ds。

同理，在半个开关周期内分为6个阶段，各阶段内的等

效电路如图5所示。升压模式的谐振腔状态可通过类似

降压模式的方法建立，这里就不再赘述。

阶段1 （tÎ [ )t0t1 ）：当 tÎ(-¥t0 )时，功率开关器

件Q2、Q3、S2、S4开通，变换器输入侧中点电压 vAB和

输出侧中点电压 vCD 均被箝位在 0 V。在 t = t0 时，功率

开关器件Q2、Q3关断，而此时输入侧电流和励磁电流

均为负电流，二极管DQ1和DQ4处于续流状态，输入侧

中点电压 vAB 变为V in，谐振腔实际电压为 0.5V in，励磁

电流 iLm基本不变。

阶段2（tÎ )[ t1t2 ）：在 t = t1时，功率开关器件Q1、

Q4零电压开通（ZVS），谐振腔实际电压仍保持0.5V in。

阶段 3 （tÎ )[ t2t3 ）：在 t = t2 时，功率开关器件 S2

关断，由于变换器输入侧电流为正电流，励磁电流为

负电流，二极管 DS1 续流，输出侧中点电压 vCD 为 Vo，

谐振腔电压变为0.5V in - nVo，励磁电流开始线性上升。

阶段 4 （tÎ )[ t3t4 ）：在 t = t3 时，功率开关器件 S1

零电压开通（ZVS），谐振腔电压保持为0.5V in - nVo。

阶段 5 （tÎ )[ t4t5 ）：在 t = t4 时，功率开关器件 S4

关断，而此时输入侧电流为正电流，二极管DS4自动续

流，输入侧和输出侧的中点电压均保持不变，谐振腔

电压保持0.5V in - nVo。

阶段 6 （tÎ )[ t5t6 ）：在 t = t5 时，功率开关器件 S3

开通，由于此时谐振电流很小，可看作近似零电流开

通（ZCS）。输出侧中点电压 vCD为0 V，谐振腔电压为

0.5V in，励磁电流 iLm保持不变。

当 t ≥ t6 时，在剩余开关周期，变换器反向对称运

行。在升压模式下，变换器输入侧所有功率开关器件

和输出侧滞后桥臂均能实现零电压开通（ZVS），而输

出侧超前桥臂只能实现近似零电流开通（ZCS）。

2　变换器特性分析

2.1　电压增益分析

基于基波同步脉宽调制的三电平LC谐振变换器对

输出电压的调节，主要是通过控制谐振腔前后电压 v′AB

和v′CD的正负电压宽度来实现的。

在降压模式下，忽略死区和结电容充放电的影响，

结合内移相比dp、ds和式(1)~式(7)，可获得 t6时刻的谐

振电容电压为

vCr (t6 )=V in sin(dpπ)- 2nVo - vCr (t0 )=-vCr (t0 ) (8)

在稳态下，vCr (t0 )=-vCr (t6 )，且 ds=0.5，那么降压

模式下的变换器增益为

Gbuck =
Vo

V in

=
sin(dpπ)

2n
(9)

除了采用模态分解方法计算变换器增益，也可以

通过等效模型和基波分析法计算增益，以升压模式为

例，结合前文的分析，可将电路简化为如图6所示。

通过傅里叶分解，可将谐振腔前后电压分解为：

v′AB_eq = ∑
k = 1

¥ é
ë
êêêê

ù
û
úúúú∫

0

1 fr

2frv′AB sin ( )2πkfrt dt × sin ( )2πkfrt (10)

v′CD_eq = ∑
k = 1

¥ é
ë
êêêê

ù
û
úúúú∫

0

1 fr

2frnv′CD sin ( )2πkfrt dt × sin ( )2πkfrt (11)

由于开关频率等于谐振频率，只考虑方波中的基

波，即令k=1，电压v′AB和v′CD中的基波为：

v′AB_eq =
2V in sin(dpπ)

π
sin(2πfrt) (12)

v′CD_eq =
4nVo sin(dsπ)

π
sin(2πfrt) (13)

图4　升压运行模式关键波形

Fig. 4　Key waveform of the boost operation mode
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在升压模式下，输入侧内移相比dp=0.5，且稳态下

v′AB=v′CD，则电压增益可表示为

Gboost =
Vo

V in

=
1

2n sin(dsπ)
(14)

根据式(9)和式(14)绘制变换器的增益曲线，如图7

所示。变换器的电压增益仅与输入侧、输出侧桥臂的

中点电压 vAB 和 vCD 的正负电压宽度有关，即与内移相

比 dp、ds 相关，而与变换器开关频率、移相角、功率

大小、方向无关，降低了变换器的设计和控制难度。

此外，变换器电压增益范围宽，适合需要宽电压增益

的应用。

                                              (a) 阶段1                                                                                          (b) 阶段2

                                              (c) 阶段3                                                                                          (d) 阶段4

                                              (e) 阶段5                                                                                          (f) 阶段6

注：图中蓝色线路表示断开不导通。

图5　升压运行模式各阶段等效电路

Fig. 5　Equivalent circuit for stages of the boost operation mode

图6　变换器等效电路模型

Fig. 6　Equivalent circuit model of the converter

图7　变换器的电压增益曲线

Fig. 7　Voltage gain curve of the converter
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2.2　桥臂损耗均衡

根据前文分析，在降压模式下输入侧功率开关器

件Q1、Q2无法实现零电压开通（ZVS），而在升压模式

下输出侧功率开关器件S3、S4同样也无法实现零电压开

通（ZVS），尽管此时开通电流较小，但仍会导致不同

桥臂的开关损耗有所差异，长期运行会出现热偏差，影

响设备整体使用寿命。因此，采用一种桥臂开关切换的

方法来均衡不同开关的损耗，即通过控制变换器桥臂内

移相实现桥臂中点间正负电压宽度的调整，任意全桥中

两桥臂间的超前与滞后关系不影响中点电压波形。

以降压模式为例，常规驱动信号如图 8中“t0~t6”

所示，功率开关器件Q1、Q2导通滞后Q4、Q3；在 t = t7

时，两桥臂开关驱动信号相互切换，使功率开关器件

Q1、Q2 导通超前Q4、Q3，而输入侧中点电压 vAB 和谐

振电流 iLr 在 t7 前后无变化。因此，可以通过定时切换

全桥内两个桥臂的驱动信号使得两个桥臂分别工作在

零电压和非零电压开通的工况，使桥臂开关损耗相对

均衡。

2.3　中点电压平衡

三电平LC谐振变换器的输入侧采用了 2个电容串

联的结构，分压电容和功率开关器件的电压应力降低

为传统全桥电路的 50%。但由于器件参数差异、电路

不一致性和脉冲宽度初始化等因素的影响，串联电容

间易产生电压偏差，甚至可能造成某一电容承担全部

输入电压，使得电容和功率开关器件过压损坏。为此，

本文提出了一种脉宽相位补偿的方法，通过对输入侧

桥臂驱动的相位补偿 dNTs，动态调整串联电容的中点

电压。不同模式下的脉宽相位补偿原理如图9所示。

1）降压模式

以图 9(a)的“t0~t2”阶段为例，电容 C2 充电和放

电的能量相等，当输入侧上桥臂或下桥臂驱动超前其

他桥臂dNTs时，由于“t0~t1”延长，iLr(t1 )上升，使电

容C2 在一个开关周期内放电能量多于充电能量，串联

电容的中点电压下降，直到达到新平衡；反之，当输

入侧上桥臂或下桥臂驱动滞后其他桥臂 dNTs 时，中点

电压会上升。

2）升压模式

当变换器工作在升压模式时，波形如图 9(b)所示。

当输入侧上桥臂驱动超前或滞后其他桥臂 dNTs 时，在

“t0~t1”和“t2~t3”阶段电容C2放电，串联电容的中点

电压会下降；反之，当输入侧下桥臂驱动超前或滞后

其他桥臂dNTs时，中点电压会上升。

综上所述，当变换器处于降压模式时，如果VC2 >
0.5V in，输入侧上桥臂超前 dNTs；反之，输入侧上桥臂

滞 后 dNTs。 当 变 换 器 处 于 升 压 模 式 时 ， 如 果

VC2 > 0.5V in，输入侧下桥臂滞后dNTs；反之，输入侧上

桥臂滞后 dNTs。由于相位补偿 dNTs 较小，对变换器电

压增益影响不大。

3　试验验证

为验证本文所提方法的有效性和可行性，搭建了

一台 25 kW样机进行试验验证，主要参数如表 1所示，

样机如图10所示。

图 11为试验样机在不同输入电压和满载工况下变

换器输入侧和输出侧驱动信号、桥臂中点电压和谐振

电流的实测波形。当输入电压与输出电压比例与变压

器变比相匹配时，变换器运行在升压模式和降压模式

图8　降压运行模式下桥臂驱动的切换波形

Fig. 8　Transforming waveform of driving signals in the buck 
operation mode

(a) 降压模式

(b) 升压模式

图9　输入电容充放电状态

Fig. 9　Charging or discharging state of the input capacitor
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的边界，输入侧和输出侧的内移相比dp、ds均为0.5，如

图11(a)所示。在图11(b)和图11 (c)中，输入电压升高，

通过降低输入侧内移相比dp调整电压增益，使输出电压

保持600 V。在图11(d)和图11 (e)中，输入电压降低，通

过降低输出侧内移相比ds调整电压增益，同样使输出电

压保持600 V。多组试验结果与理论分析基本一致。

图12为试验样机在输入电压分别为750 V和500 V

时的开关电压应力。在降压模式下，滞后桥臂的功率

开关器件无法实现零电压开通（ZVS），而在升压模式

下，超前桥臂同样无法实现零电压开通（ZVS），但是

此时谐振电流相对较小。这种情况会导致桥臂间存在

损耗差异，长期运行会导致局部器件老化加剧，影响

整机寿命。为此，本文提出一种桥臂驱动信号切换方

法，通过定时对每个全桥内桥臂驱动信号的切换，平

衡桥臂间的损耗差异，试验波形如图 13所示。需注意

表1　试验样机参数

Table 1　Parameters of experimental prototype

参数名称

输入电压/V

输出电压/V

额定功率/kW

开关频率 fr /kHz

参数值

500~700

600

25

101.5

参数名称

谐振电感Lr /μH

谐振电容Cr /μF

变压器变比n:1

参数值

3.8

0.672

0.54:1

                                      (a) V in = 650 V Vo = 600 V                                                                  (b) V in = 750 V Vo = 600 V

                                      (c) V in = 700 V Vo = 600 V                                                                   (d) V in = 550 V Vo = 600 V

图10　试验样机

Fig. 10　Experimental prototype
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的是，为展示效果，将切换间隔调整为 3个开关周期，

实际应用中可以根据具体需求调整切换间隔。

图 14为试验样机在不同输入电压和满载工况下的

测量效率。由图 14 可知，变换器峰值效率接近 98%，

而且在宽输入电压和负载范围内整体实现了高于 95%

的效率；随着电压增益越偏离边界，变换器效率越低，

(e) V in = 500 V Vo = 600 V

图11　不同输入电压下的试验波形

Fig. 11　Experimental waveforms at different input voltages

                                      (a) V in = 750 V Vo = 600 V                                                                   (b) V in = 500 V Vo = 600 V

图12　零电压开通试验波形（ZVS）

Fig. 12　Experimental waveforms of zero voltage switching (ZVS)

                                      (a) V in = 750 V Vo = 600 V                                                                   (b) V in = 500 V Vo = 600 V

图13　不同模式下桥臂驱动的切换波形

Fig. 13　Transforming waveforms of driving signals in different modes
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并且在输入和输出电压偏差相同情况下，降压模式的

效率比升压模式整体更高。

4　结束语

本文提出一种基于基波同步脉宽调制的三电平LC

谐振变换器，相比于传统LC谐振变换器，无须改变开

关频率即可实现宽电压增益运行，简化了变压器和控

制器的设计难度。本文介绍了所采用的基波同步脉宽

调制的基本原理和变换器的运行模式，并分别通过模

态分解法和基波分析法对变换器降压模式下和升压模

式下的电压增益进行理论分析，计算了两种模式下的

电压增益。此外，针对三电平电路电容中点电压不平

衡的固有问题，提出了一种适用的电压平衡控制策略，

并通过开关驱动信号的定时切换实现桥臂间的损耗均

衡，并搭建了一台 25 kW试验样机，对所提出方法的

有效性和可行性进行了验证，结果与理论分析一致。
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Three-level LC resonant converter based on first-harmonic-synchronized PWM

CHEN Ke1, YE Hong2, LIU Fulin1, ZENG Minggao1, 3, YUAN Wenye1

(1. Zhuzhou CRRC Times Electric Co., Ltd., Zhuzhou, Hunan 412001, China; 

2. Deqing Rail Transit Group Co., Huzhou, Zhejiang 313200, China; 

3. School of Electronic and Information Engineering, Tongji University, Shanghai 200092, China)

Abstract:  Three-level LC resonant converters employ a series-connected full-bridge structure to match voltage levels and reduce 

voltage stress of the power switch devices. However, in applications with large voltage fluctuations, traditional control methods require a 

wide frequency regulation range, complicating transformer and controller design. To offer a solution, a three-level LC resonant converter 

is proposed, which utilizes first-harmonic-synchronized pulse-width-modulation (PWM) to achieve wide-range voltage regulation with a 

fixed switching frequency. The converter voltage gain depends solely on the internal phase-shift ratio of the primary and secondary 

bridge arms, allowing for automatic and smooth adjustment of both the amplitude and direction of power transmission. Moreover, the 

midpoint voltage and switching loss are dynamically balanced through PWM phase compensation and timed driving signal transforma‐

tion, respectively. Additionally, a 25 kW prototype was built and tested to evaluate the feasibility of the proposed converter.

Keywords:  series resonant converter; three-level circuit; bidirectional DC/DC converter; wide voltage gain; first-harmonic-

synchronization
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