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0 引言

LCC 串并联谐振变换器兼备串联谐振、并联谐
振变换器的特点，具有高功率密度、宽负载适应范围
及电磁兼容特性良好等优势，在高压工业电源、通信
设备、感应加热等场合得到广泛应用 ［1鄄6］。 在输出侧
采用单电容滤波器取代传统 LC 滤波器，使 LCC 谐振
变换器的性能得到进一步提升 ［７鄄８］，但导致变换器的
工作过程更加复杂。 由于输出滤波器没有电感，当副
边整流器导通时，两电容并联；当副边整流器关断时，
两电容断开。 这一过程在每个开关周期内交替出
现，导致变换器具有很强的非线性特性，极大增加
了电路建模、稳态分析的复杂度及控制器的设计难度。

一般采用基波近似法 FHA（First Harmonic Ap鄄
proximation）对谐振变换器进行稳态分析，将高频变
压器、副边整流器、输出滤波器及负载作为整体等效
为一个电阻的形式［9］。 该方法物理意义清晰、简单便
捷，但无法精确描述谐振变换器的强非线性特性。 文
献［10］以副边整流端口为研究对象，提出了一种适
用性更强的改进基波近似法，但仍用一个电阻的形
式对副边进行等效，对于模型精度没有本质提升。 文
献［11］针对副边双路输出的串并联谐振变换器提出
了一种负载线性化的分析方法，将副边等效为一个
电阻和电容并联的形式，并利用傅里叶分析法将负载
电流线性化处理，大幅提高了模型的精度。 文献［12］
分析了并联谐振电容两端电压的非线性特征，并将
高频变压器、副边整流器、输出滤波器及负载等效为
一个电阻和电容串联的形式，得到了更加精确的等
效电路，并基于此对谐振变换器进行了稳态分析。

在谐振变换器众多控制方法中，移相控制通过改

变桥臂驱动信号之间的相位角来控制输出电压，同
时在稳态下保持开关频率不变，与频率控制相比具有
明显的优势。 但在负载变化时，为实现软开关需要调
整预设开关频率，甚至在一些特定负载情况下无法
实现软开关。 文献［13］提出了一种混合控制方法，在
负载正常情况下采用变频控制，在轻载情况下切换
至移相控制，此方法弥补了 2 种控制方法的不足，发
挥了各自的优势，但控制系统过于复杂，在实际应用
中不易实施。 文献［14］提出了一种谐振变换器的最
优换流模式，使谐振回路输入电压和谐振电流过零
点之间的相位为零，既能实现软开关又能使谐振回
路的能量回流降至最低。 但在负载大范围变化时仍
要对频率进行较大程度的调整来满足输出电压的需
求。 文献［15］提出了一种谐振变换器的自持移相模
式 SSPSM（Self鄄Sustained Phase鄄Shifted Mode），可以
保证变换器在大范围负载变化下仍能实现软开关，
同时大幅减小了开关频率的调整范围，进一步降低
了损耗，提升了谐振变换器的整体效率。

本文利用改进基波近似分析法对 SSPSM鄄LCC
串并联谐振变换器进行研究，建立了等效电路并分
析了谐振变换器的电压增益、谐振电流峰值、软开关
区域等稳态特性。 基于稳态分析提出了一种限定输
入阻抗角的参数设计方法，最后搭建 1.25 kW 的实验
平台对理论分析进行了验证。

1 LCC 谐振变换器拓扑结构及 SSPSM 基本
原理

LCC谐振变换器拓扑结构见图 1。 图中，VT1—VT4

为开关管；Tr 为高频变压器，匝比为 1 ∶n；谐振回路由
谐振电感 Lr、串联谐振电容 Cs 和并联谐振电容 Cp 组
成，其中 Cp 包含了变压器的寄生电容；VD1—VD4 为整
流二极管；Cf 为输出滤波电容（Cf垌Cp）；RL 为负载。

分析前做如下假设：输入电压 Uin 恒定，由于输出
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滤波电容较大，可忽略输出电压 Uo 的高次纹波，认为
其恒定；所有器件为理想器件，同时为简化分析，令
变压器匝比为 1∶1；开关频率大于谐振频率，因此谐
振电流为正弦波；由于谐振回路的低通滤波特性，在
分析时可对谐振电路输入电压 UAB 进行基波近似，只
考虑其基波分量 UAB1。

SSPSM 由 M. Youssef 首次提出 ［16］，其主要稳态
波形如图 2 所示。 图中，Uc1、Uc2 为控制电压，载波和
谐振电流同步，2 个控制电压分别与载波比较产生
滞后桥臂和超前桥臂开关管的驱动信号；S1—S4 分
别为 VT1 — VT4 的驱动信号；UAO、UBO 分别为开关管
VT2、VT4 两端电压；α0 为谐振电流过零点和开关管 VT4

两端电压的相位差；α 为谐振电流过零点和开关管
VT2 两端电压的相位差。 变换器处于稳态时，控制电

压 Uc1 保持不变，从而 α0 不变，以此来保持开关频率
恒定；Uc2 为电压外环输出量，控制谐振回路输入电压
UAB 的下降沿滞后于谐振电流过零点角度 α，既能够
保证软开关的实现，又能起到调节输出电压的作用。

SSPSM 的优势在于其能够强制谐振电流滞后
UAB 一个相位角（如图 2 所示，σ=π-α0），因此在不同
负载下能够保证 ZVS 软开关的实现，同时以 2 个桥
臂之间的移相角（α0 - α） ／ 2 作为控制变量来控制输
出电压。 和传统移相模式相比，SSPSM 在负载变化
时能够保证软开关且减小开关频率变化范围，从而
降低损耗，提高变换器效率。

如图 1 所示，采用单电容滤波器的 LCC 谐振变
换器的非线性特性主要表现为：当副边二极管整流
桥导通时，并联谐振电容 Cp 和滤波电容 Cf 并联，并联
谐振电容电压 Ucp 被箝位至 Uo，原边向负载传递能量；
当整流桥断开时，Cp 和 Cf 断开，谐振回路给 Cp 充电，
原边不再为负载传递能量，负载电压由滤波电容提供，
在一个开关周期内上述过程交替进行。 由于副边整
流桥输出电流断续且变压器两端电压和电流存在相
位差，采用传统基波分析法对变换器进行分析时模
型精确度较低。 因此，本文将利用改进基波近似法对
SSPSM鄄LCC 变换器进行分析。

2 稳态分析及参数设计

2.1 等效电路模型
如前文所述，UAB 基波分量 UAB1 和谐振电流 ir 为

正弦波，表达式为：

UAB1= 4Uin
π cos α0-α

22 "sin（ωs t）

ir= Irp sin（ωs t-θ

#
%
%%
$
%
%
%
& ）

（1）

其中，Irp 为谐振电流峰值；ωs= 2πfs 为开关角频率；θ
为 ir 与 UAB1 的相位差。 由图 2 可知，谐振电流 ir 过零
后方向反转，开始为 Cp 充电（以 ir 正向为例），在此
阶段内整流桥关断，电流 iR 为 0。 当 Ucp=Uo 时被箝位，
整流桥导通。 Cp 充电时间对应的角度为 φ，也可将其
定义为整流桥关断角。 在此阶段中 Ucp 可表示为：

Ucp（θ+φ）=Ucp（θ）+ 1
Cp

θ+φ

θ乙 Irp sin（ωs t-θ）d（ωs t） （2）

其中，Ucp（θ）=-Uo。 当 ωs t=θ+φ 时，Ucp 被充电至 Uo，
代入式（2）可以得到关断角为：

φ=arccos 1- 2UoωsCp

Irp2 " （3）

至此，可以得到 Ucp 在一个开关周期内的表达式：

Ucp（ωst）=

-Uo+ Irp
ωsCp

［1+cos（ωst）］ 0≤ωst≤φ

Uo φ≤ωst≤π

Uo- Irp
ωsCp

［1+cos（ωs t）］ π≤ωs t≤π＋φ

-Uo π＋φ≤ωs t≤２
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（4）
图 2 SSPSM鄄LCC 变换器主要波形图

Fig.2 Main waveforms of SSPSM鄄LCC converter
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Fig.1 Topology of LCC resonant converter
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利用基波分量的傅里叶级数形式对 Ucp 和 ir 进
行近似可以得到：

Ucp=UcpAsin（ωs t）+UcpBcos（ωs t）
ir= IrAsin（ωs t）+ IrBcos（ωs t
t ）

（5）

由式（4）可以计算得到 Ucp 的一次傅里叶系数为：

UcpA= 1
πωsCp

［IrAsin2φ+ IrB（φ-sin φ cos φ）］

UcpＢ= 1
πωsCp

［IrBsin2φ- IrA（φ-sin φ cos φ）
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（6）

等效复数阻抗可以表示为：

Zeq= UcpA+ jUcpB

IrA+ j IrB
=Req+ 1

jωsCeq
（7）

由式（5）—（7）可以得到：

Req= sin2φ
πωsCp

Ceq= πCp

φ-sin φcos φ
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（8）

由式（1）、（8）可以得到谐振回路的等效电路。 稳
态情况下输出电流 Io 等于整流桥电流在一个周期内
的平均值：

Io= 1
π

π

φ乙 Irp sin（ωs t）d （ωs t）=
（1+cos φ）Irp

π （9）

进而能够得到输出电压 Uo 的表达式：

Uo= IoRL= （1+cos φ）Irp
π RL （10）

根据式（1）、（8）—（10）可得到 SSPSM鄄LCC 变换
器的等效电路，如图 3 所示。

由图 3 可知，采用改进基波近似法较传统方法而
言能够更加准确地描述单独滤波电容导致的强非线
性特性，同时得到的等效谐振回路是一个 LC 串联谐
振回路，且由式（8）可知等效复数阻抗求解公式简
单，便于在此基础上对 LCC 谐振变换器进行稳态分
析及参数设计。
2.2 电压增益

由式（1），UAB1 表达式可以改写为：

UAB1= 4Uin
π cos α0-α

22 (cos θ sin（ωs t-θ）+

4Uin
π cos α0-α

22 2sin θcos（ωs t-θ） （11）

式（11）可以理解为 UAB1 由 2 个正弦电压叠加而
成。 其中，等式右侧第一项所描述的正弦电压和谐振
电流同相位，定义为 UAB1_inphase，其峰值为：

UAB1_inphase_p= 4Uin
π cos α0-α

22 2cos θ （12）

其中，θ 为谐振电流和 UAB1 的相位差，如图 2 所示。 θ
具有重要意义：θ 的取值对谐振变换器的有功功率传
输起到决定性作用；θ 是图 3 中等效电路的总输入阻
抗角，与副边整流关断角 φ 通过等效阻抗 Zeq 建立起
一一对应的关系；θ 反映了谐振回路的感性程度，是
判断软开关实现与否的标准之一。 所以本文以输入
阻抗角 θ 和整流关断角 φ 为主要研究对象，分析
SSPSM鄄LCC 变换器的稳态特性，为主电路参数设计
及控制器设计提供理论依据。

由式（3）、（9）可以得到 φ 的另一种表达式：

φ＝arccos Ioπ-2UoωsCp

Ioπ+2UoωsCp
2 2=arccos π-2RLωsCp

π+2RLωsCp
2 2

（13）
由式（8）、（13）可以得到 Req 和 RL 之间的关系：

Req= 2（1+cos φ）2

π2 RL （14）

根据图 3 所示等效电路，谐振电流峰值 Irp 可表
示为：

Irp= UAB1p

Zin
（15）

Zin=Req+ j ωsLr- 1
ωsCt

2 2 （16）

Ct= CsCeq

Cs+Ceq
（17）

其中，UAB1p 为 UAB 基波分量幅值；Zin 为等效电路总输
入阻抗；Ct 为串联谐振电容 Cs 和等效电容 Ceq 串联
后的电容。

定义等效电路的谐振频率 ω0、归一化开关频率
ωn、负载品质因数 Q 以及特征阻抗 Z0 如下：

ω0= 1
LrCt姨

， ωn= ωs

ω0
， Q= ω0Lr

RL
， Z0= Lr

Ct姨 （18）

由式（1）、（15）—（18），可以得到谐振电流峰值：

Irp=
4Uincos

α0-α
22 2

πReq 1+Q2 ωn- 1
ωn

2 22姨
（19）

将式（14）、（19）代入式（10），可以得到 SSPSM鄄
LCC 变换器的电压增益：

M= Uo

Uin
=
2cos α0-α

22 2
1+cos φ

1

1+Q2 ωn- 1
ωn

2 22姨
（20）

由式（13）、（18）、（20）可以得到一组电压增益 M
的曲线，如图 4 所示（图中 ωn 为标幺值，后同）。 图 4
（a）描述了不同负载情况下的电压增益曲线，由于式
（18）中的归一化参数定义考虑了负载对谐振频率的
影响，所以不同负载时的电压增益都在 ωn=1 处取得
最大值。 重载时增益曲线变化率更大，当开关频率偏

Lr

+
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Ceq

UAB1

Zin
Zeq

-

Ucp RL

Io
+

-

Uo

图 3 SSPSM鄄LCC 变换器等效电路
Fig.3 Equivalent circuit of SSPSM鄄LCC converter
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离谐振频率时，更快进入降压模式，变换器特性更接
近于串联谐振变换器；在轻载情况下，变换器在较大
频率范围内具有升压特性。 图 4（b）所示为整流关断
角取值不同时的电压增益曲线，负载不变时整流关断
角越大则电压增益越大，且当关断角大于 90° 时电压
增益显著增加。 其主要原因在于关断角度越大，时间
越长，并联谐振电容 Cp 被充电所获得的电压也越高。
因此增加整流关断角是提高变换器输出电压的有效
方法之一。 图 4（c）反映了控制角 α 对电压增益的影
响，从图中可以看出 SSPSM鄄LCC 变换器可以通过控
制桥臂之间的移相角来控制输出电压，且电压增益
和移相角成正比。 为了满足自持移相条件，控制角的
范围为 90°<α<α0

［16］。 图 4（d）比较了不同谐振电容
比（A=Cp ／ Cs）情况下的电压增益曲线。 由该曲线可
以得到以下结论：电容比越大，即并联谐振电容越大，
则电压增益越大；当 Cp 较大时，电压增益变化率较
大，曲线更陡。 在一些对输入或输出电压范围有特定
要求的应用场合，较大的 Cp 值既能够满足电压增益
的要求又能在几乎不提高开关频率的情况下实现软
开关。 但增大并联谐振电容值会导致谐振电流增加，
造成更多的导通损耗，使变换器整体效率降低，因此
在实际应用中应综合多方面因素折中取值。

2.3 输入阻抗角与整流关断角
根据等效电路输入阻抗公式（16）可以得到阻抗

角表达式为：

tan θ=
ωsLr- 1

ωsCt

Req
（21）

将式（8）、（17）、（18）代入式（21）可以得到阻抗
角和关断角的关系表达式：

tan θ= πA（ω2
n-1）+sin φcos φ-φ

sin2φ
（22）

由式（22）能够绘制出输入阻抗角和整流关断角
的关系曲线，见图 5（a）。 将式（13）代入式（22）可以得
到在不同负载、不同谐振电容比情况下输入阻抗角
的特性曲线，分别如图 5（b）、（c）所示。

如图 5（a）所示，输入阻抗角和整流关断角呈反
比例关系。 在实际参数设计中，总是希望输入阻抗角
尽量大，使谐振回路在不同负载下呈感性，进而保证
软开关的实现。 而较大的整流关断角能够实现较大
的电压增益，因此在设计取值时要综合考虑二者对
变换器电压增益和效率的影响。 另外，较大的谐振电
容比取值能够同时扩大 2 个角度的选取范围，使变
换器的参数设计更具灵活性。

图 5（b）、（c）描述了不同电路参数条件下为了达
到特定输入阻抗角所需的最小开关频率，以此可以
得到实现软开关所需的最小开关频率，从而避免开
关频率提升造成附加的开关损耗。 通过比较能够发
现，当输入阻抗角被设置某一特定值时，负载越轻或
谐振电容比取值越大，则所需的开关频率越高。 结合
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图 4 SSPSM鄄LCC 变换器稳态电压增益曲线
Fig.4 Steady鄄state voltage gain curves of

SSPSM鄄LCC converter

图 5 SSPSM鄄LCC 变换器稳态阻抗角特性曲线
Fig.5 Steady鄄state impedance angle curves of

SSPSM鄄LCC converter
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图 7 传统移相控制主要波形图
Fig.7 Main waveforms of conventional

phase鄄shifting control
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上一节对电压增益的分析，在参数设计时应综合考
虑谐振电容比对电压增益、软开关实现及变换器损
耗的影响。 同时尽量避免或减少变换器工作在轻载
下的时间。
2.4 谐振电流峰值

变换器输入有功功率为：

Pin=
2UinIrpcos

α0-α
22 "

π cos θ （23）

输出有功功率为：

Pout= U2
o

RL
（24）

假设 Pin=Pout，结合式（10）、（13）可以得到谐振电
流峰值的表达式：

Irp=
Uin cos

α0-α
22 "cos θ

2π
（π+2RLCpωn）2

RL
（25）

将归一化参数（式（18））代入式（25）能够得到归
一化谐振电流 Irp_n 为：

Irp_n= IrpZ0

Uin
=
cos α0-α

22 "cos θ
2π

（πQ2 +2AQωn）2 （26）

从图 2 可得输入阻抗角和控制角满足如下关系：

θ=π- α0+α
2

（27）

通过式（26）、（27）可以得到不同情况下归一化
谐振电流峰值曲线，如图 6所示（图中 Irp_n 为标幺值）。

从图中可以看出，归一化谐振电流峰值随控制
角增大而增加，尤其当负载较重或谐振电容比取值
较大时谐振电流峰值显著增加。 结合前文的分析，能
够得出以下结论：控制角或谐振电容比取值较大时
能够获得较大的电压增益，但会导致输入阻抗角变
小，即减小了开关管的软开关范围；同时会使谐振电
流峰值显著增加，增加了器件应力和导通损耗，限制
了谐振变换器效率的提高 。 LCC 变换器工作在

SSPSM 下较容易实现软开关，此时由谐振电流增加
造成的附加导通损耗在总损耗中占据主导地位，因
此在设计时应考虑参数对谐振电流峰值的影响。
2.5 软开关特性分析

实现大范围软开关是提高谐振变换器效率最有
效的方法之一。 对于传统移相控制，为实现大范围软
开关，不仅要满足开关频率大于谐振频率，同时要保
证谐振电流过零点滞后于谐振回路输入电压 UAB。
当负载变化时，为了满足特定的输入、输出需求，移
相角需要相应改变，因此导致 UAB 的占空比发生变
化，很难满足其与谐振电流过零点之间的相位约束
条件。 而对于 SSPSM，可以通过控制 α0 来保证 UAB和
谐振电流过零点的相位差 σ>0（σ=π-α0，如图 2 所
示），从而确保开关管能够实现大范围软开关。

为了进一步分析 SSPSM 相比于传统移相控制
在软开关方面的优越性，将二者在不同负载下为实
现软开关所需的最小开关频率进行对比。 传统移相
控制的主要稳态波形如图 7 所示。

图中 α 为移相角，其谐振电流过零点和 UAB 的相
位差满足：

σ=θ-θ1>0 （28）

θ=arctan ωsLr- 1
ωsCt

Req

2 "
θ1= π-α

2

2
%
%
%
%
%
%
$
%
%
%
%
%
%
&

（29）

其中，θ 为谐振回路输入阻抗角；θ1 为 UAB 与其基波
分量之间的相位角。

对于 SSPSM，由式（13）、（22）和（27）可以得到软
开关范围曲线，结合式（28）、（29），能够得到 SSPSM
和传统移相的软开关对比曲线图。

图 8 曲线比较了 SSPSM 和传统移相模式实现
软开关所需的最小开关频率。 轻载时，为了实现软开
关所需的开关频率较大，随着负载加重，所需频率变
小，直至接近谐振频率，SSPSM 和传统移相具有相同

图 6 归一化谐振电流峰值曲线
Fig.6 Normalized peak resonant current curves
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图 9 谐振回路输入电压及谐振电流波形图
Fig.9 Waveforms of resonant tank input voltage

and resonant current
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的规律。 但对于相同负载，两者所需的开关频率不
同，在轻载情况下尤为明显，SSPSM鄄LCC 谐振变换器
实现软开关所需开关频率更小，进一步提升了变换
器的效率。 就 SSPSM 自身而言，不同的谐振电容比
也对软开关区域有较大的影响，谐振电容比取值越
小，则变换器的软开关范围越大，因此在电路参数设
计时要综合考虑谐振电容比对电压增益、谐振电流峰
值和软开关区域的影响。

2.6 参数设计
为保证变换器实现软开关，兼顾谐振电流对效

率的影响，本文在参数设计时以固定输入阻抗角 θ 为
限定条件。 其他参数还包括：输入电压 Uin、输出功率
Po、负载电阻 RL、开关频率 ωs。 设计过程如下。

（1） 忽略所有损耗，则输入、输出功率平衡：
Pin=Po=U2

o ／ RL （30）
将式（30）、输入电压 Uin 和输入阻抗角 θ 代入式

（23）可以得到谐振电流峰值 Irp。
（2） 通过输出电压 Uo 和负载电阻 RL 可以得到

输出电流 Io，将输出电流和谐振电流峰值代入式（9）
能够计算得到整流关断角 φ。

（3） 为了减小开关损耗，设定谐振变换器工作
于 1.2 倍谐振频率，即 ωn= 1.2。 将 ωn、整流关断角 φ
和输入阻抗角 θ 代入式（22）可以得到满足需求的谐
振电容比值 A。

（4） 将式（3）改写为：

Cp= （1+cos φ）Irp
2Uoωs

（31）

则根据已知参数及计算得到的参数可求得并联
谐振电容 Cp 的值，然后能够得到串联谐振电容 Cs：

Cs=Cp ／ Ａ （32）
（5） 将整流关断角、并联谐振电容 Cp 和开关频

率代入式（8）通过求解可得到等效电路的 Req 和 Ceq。
（6） 最后将 Cs、Ceq 代入式（17）、（18）可求得谐

振电感 Lr。
限定输入阻抗角参数设计方法的优势在于：得

到的一组稳态参数能够保证谐振电流最小，从而降
低了变换器的导通损耗和器件应力，在实现软开关
的基础上进一步提升了变换器的效率，尤其适用于
高频应用场合。

3 实验验证

为验证前文所述的理论分析，制作了一台实验样
机，主要参数为：输入电压 Uin = 40 V，额定输出电压
Uo = 208 V，变压器匝比为 1∶3，谐振频率 fs = 17 kHz，
谐振电感 Lr = 42μH，串联谐振电容 Cs = 2 μF，并联
谐振电容 Cp= 1.6μF，开关频率 fr = 20 kHz，额定负载
RL=35 Ω。

表 1 比较了在不同负载情况下，直流电压增益
（开环、不考虑变压器作用）与归一化谐振电流峰值
的理论设计值、仿真结果及实验结果的对比。 从表
中可以看出，直流电压增益与归一化谐振电流值的
理论设计值和仿真结果基本一致，实验结果产生的
偏差主要是由各种损耗等非理想因素导致的。 表 1
中的数据足以证明本文所述参数设计方法的正确性
和有效性。

图 9（a）—（c）所示分别为额定负载、50%负载
及 20%负载情况下，谐振回路输入电压 UAB 及谐振电
流 ir 的稳态波形。 从图中可以看出，对于不同负载情
况，谐振电流都滞后于谐振回路输入电压，能够说明
SSPSM鄄LCC 谐振变换器在宽范围负载变化情况下具

图 8 SSPSM、传统移相软开关对比图
Fig.8 Comparison of ZVS between SSPSM

and conventional phase鄄shifting
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SSPSM， 传统移相

结果
额定负载 50%负载 ２0%负载
M Irp_n M Irp_n M Irp_n

理论设计 1.32 1.15 1.45 1.03 1.68 0.85
仿真结果 1.30 1.17 1.43 1.05 1.63 0.88
实验结果 1.25 1.23 1.39 1.10 1.57 0.98

表 1 SSPSM鄄LCC 变换器稳态数据
Table 1 Steady鄄state data of SSPSM鄄LCC converter
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有较好的软开关特性，同时验证了参数设计的正确
性和有效性。

4 结论

本文利用改进基波近似法分析了具有电容滤波
的串并联谐振变换器非线性特性，将高频变压器、副
边整流器及输出滤波电容作为一个整体等效为一个
复数阻抗的形式，并建立了谐振变换器的等效电路
模型。 在此基础上研究了电压增益、谐振电流峰值、
软开关区域等稳态特性。 指出了输入阻抗角、副边整
流关断角和谐振电容比等关键电路参数对变换器稳
态特性的影响以及设计原则，并提出一种限定输入
阻抗角的参数设计方法。 实验结果表明本文的分析
方法能够准确地揭示谐振变换器的本质特性，参数
设计方法简单有效。
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0 引言

随着电力系统的不断发展，人们对同步发电机安
全稳定运行的要求也越来越高。 转子匝间短路是发
电机常见的电气故障，小匝数的短路故障可能不会影
响发电机的正常运行，但一旦故障发生蔓延，将导致
发电机励磁电流增加，输出无功减小，机组振动加
剧，烧伤轴颈和轴瓦，严重威胁发电机机组和电力系
统的安全稳定运行［1鄄2］。

在电机中，机械与电气相互耦合，转子匝间短路
故障会造成部分磁极短路，进而引起气隙磁场畸变，

产生不同于正常运行时的气隙电磁力波和不平衡磁
拉力，引起电机转子径向振动 ［3 鄄 4］。 因此，不平衡磁
拉力的准确计算与分析是实现基于振动或机电特征
融合故障诊断的基础。

国外对不平衡磁拉力的研究起步较早，文献［5］
认为发电机的气隙磁密和气隙长度成反比，并对不
平衡磁拉力进行了讨论，在此基础上推导出了不平衡
磁拉力的线性表达式。 文献［6］针对磁饱和度对不
平衡磁拉力的影响，对计算方程进行了进一步的改
进。 文献［7］通过实验研究证明了文献［2］计算方程
的正确性。 文献［8］和［9］用数值方法对电机发生偏
心故障时的电磁力进行了计算，得到了与实验值较为
吻合的结果。 国内对不平衡磁拉力的研究多采用线
性解析法和数值法，文献［10］对不同工况下转子偏
心以及转子励磁绕组匝间短路造成的不平衡磁拉力
进行了分析计算，并对转子偏心程度和励磁电流大小
对不平衡磁拉力的影响进行了仿真分析；文献［11］分

摘要： 采用多回路法计算发生转子匝间短路故障时隐极发电机的定、转子电流，基于计算结果，按照发生转
子匝间短路故障时电机各回路的实际构成方式，对故障时的气隙磁场进行了分析，得出气隙磁动势和磁密的
计算模型；通过求解 Maxwell 应力的积分，得到转子不平衡磁拉力。 对一台 1 对极隐极模拟样机进行转子匝
间短路实验，实验结果验证了计算模型的正确性；将所提计算模型得到的结果与 ANSYS 仿真结果进行对比，
结果证明所提计算模型具有耗时短、效率高的优点。
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Steady鄄state analysis and parameter design for SSPSM鄄LCC resonant converter
GAO Tiefeng，ZHANG Sen，ZHU Zhu，ZHAO Jianfeng

（School of Electrical Engineering，Southeast University，Nanjing 210096，China）
Abstract： The SSPSM（Self鄄Sustained Phase鄄Shifted Mode） LCC resonant converter with capacitive output
filter guarantees the ZVS（Zero Voltage Switching） in whole load range，but its analysis and design become
burdensome due to its nonlinearity. The equivalent circuit of SSPSM鄄LCC converter is established，which
models the high鄄frequency transformer，secondary鄄side rectifier and output filter as the complex impedance
based on the improved FHA（First Harmonic Approximation）. Its steady鄄state characteristics are analyzed，including
voltage conversion ratio，peak resonant current and ZVS features. The influence of key parameters such as
input impedance angle，rectifier non鄄conduction angle and the resonant capacitor ratio，on the steady鄄state
characteristics is explored and their design principles are given. A parameter design method for constraining
the input impedance angle is introduced. Experimental results verify the correctness of theoretical analysis
and parameter design.
Key words： SSPSM鄄LCC resonant converter； improved FHA； equivalent circuit model； steady鄄state analysis；
parameter design
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