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采用辅助变压器的全占空比调节三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器

金　 宏，张友军，王诗颂，丁效平，朱　 翚，胡庆何
（苏州大学 机电工程学院，江苏 苏州 ２１５０２１）

摘要：高压大功率变换场合下，传统三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器需要同时控制输出电压和飞跨电容电压，使得控制

电路相对复杂，且输出电压和负载范围受到限制。 为此提出了一种采用辅助变压器的全占空比调节三电平

ＡＣ ／ ＡＣ 变换器，其飞跨电容电压由辅助变压器直接供给，无需通过其他控制电路进行调节。 该变换器只有

输出电压 １ 个控制对象，其控制简单、易于实现，可全占空比满幅调节输出电压，且辅助变压器的容量很小，
只需略大于飞跨电容的无功负载。 详细分析了电路工作原理，并研制了原理样机。 实验结果表明，采用简单

的控制电路就可实现三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器的全占空比满幅调节。
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０　 引言

在高压大功率的输配电和工业应用场合，以现
有电力电子器件工艺水平条件，为了实现高频化和
低电磁干扰的高压大功率变换，有效手段之一是在
控制方法和电路拓扑上寻找突破。 其中多电平技术
是通过改进变换器自身拓扑来实现高压大功率输
出，不需要升降压变压器、均压电路，也没有器件直
接串、并联带来的串联均压、并联均流问题。 由于输
出电压的电平数增加，使得变换器输出电压谐波小，
滤波器设计方便，开关管电压应力低［１⁃７］。 因此，多
电平变换技术被视为解决高压大功率变换的一种具
有代表性且较为理想的方案。

目前国内外对于多电平矩阵变换器［８⁃９］ 和多电

平 ＡＣ⁃ＤＣ⁃ＡＣ 变换器［１０⁃１１］这 ２ 种电路结构的多电平
变换器已经有较为深入的研究，而对于多电平脉宽
调制 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器的研究则相对较少。 根据 Ｔ． Ａ．
ＭＥＹＮＡＲＤ 等人提出的利用飞跨电容均压的多电平
拓扑，文献［１２］提出了一种三电平脉宽调制交流斩
波器（Ｂｕｃｋ 型三电平交流变换器）。 文献［１３］基于
文献［１２］的电路拓扑，提出了一种时钟交错的定频
积分控制策略，实现了输出电压闭环控制。 文献

［１４］针对飞跨电容电压进行了控制，采用了输出电
压联合飞跨电容电压双闭环控制策略，但其前级电
路不能实现占空比满幅调节。

通常三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器有 ２ 个控制对象，即
输出电压和飞跨电容电压，这使得控制电路相对复
杂，且输出电压和负载范围受到限制［１２⁃１６］。 对此本
文提出了一种采用辅助变压器的三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变
换器，其飞跨电容电压由辅助变压器直接供给，无需
通过其他控制电路进行调节，故该变换器只有 １ 个
控制对象，其控制简单、易于实现，可全占空比满幅
调节输出电压，且辅助变压器的容量很小，只需略大
于飞跨电容的无功负载。

１　 双目标控制策略分析及新电路拓扑的
提出

１．１　 双目标控制策略分析

Ｂｕｃｋ 型三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器拓扑如图 １ 所
示。 该电路主要由 ４ 组交流开关管（Ｓ１、Ｓ２、Ｓ３、Ｓ４）、
飞跨电容 Ｃ ｆｌｙ、滤波电感 Ｌｆ 和滤波电容 Ｃ ｆ 组成，其中
每组交流开关管都由一个 ａ 管和一个 ｂ 管反向串联
构成。

图 １ Ｂｕｃｋ 型三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器电路拓扑

Ｆｉｇ．１ Ｔｏｐｏｌｏｇｙ ｏｆ Ｂｕｃｋ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ ＡＣ ／ ＡＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ

针对 Ｂｕｃｋ 型三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器，文献［１４］
提出的基于时钟交错的定频积分控制策略，以及文
献［１５⁃１６］采用的对输出电压和飞跨电容电压双闭
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环控制的方法，实质都是采用一个占空比控制变量
去控制 ２ 个目标对象。 在保证输出电压控制精度的
前提下，这必然使得飞跨电容电压的误差较大，不能
较好地跟随于一半的输入电压 ｕｉ ／ ２，且受占空比和
负载的影响较大，难以实现全占空比满幅调节输出
电压。

当采用一个占空比同时控制输出电压和飞跨电
容电压这 ２ 个目标时，Ｓ１ 的占空比为 Ｄ＋ｄ，Ｓ２ 的占
空比为 Ｄ－ｄ，Ｓ３ 的占空比为（１－Ｄ） ＋ｄ，Ｓ４ 的占空比
为（１－Ｄ）－ｄ，其中 Ｄ 为变换器调节输出电压的占空
比，ｄ 为修正飞跨电容电压的占空比偏移量。 输出
电压误差放大信号 ｕｅ＿ｏ和飞跨电容电压误差放大信
号 ｕｅ＿ｃ一般通过权重电阻 Ｒ１、Ｒ２、Ｒ３、Ｒ４（取 Ｒ１ ＝ Ｒ３、
Ｒ２ ＝Ｒ４）进行权重匹配，然后与 ２ 路幅值为 Ｕｃｍ的双
向载波 ｕｃ＿１和 ｕｃ＿２ 进行调制后得到交流开关管 Ｓ１ 和
Ｓ２ 的控制信号，其合成等效误差信号载波调制的硬
件电路如图 ２ 所示。

图 ２ 误差信号载波调制电路图

Ｆｉｇ．２ Ｅｒｒｏｒ ｓｉｇｎａｌ ｃａｒｒｉｅｒ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｃｉｒｃｕｉｔ

由图 ２ 可得到等效误差放大信号为：

ｕｅ１ ＝
Ｒ２

Ｒ１＋Ｒ２
ｕｅ＿ｏ＋

Ｒ１

Ｒ１＋Ｒ２
ｕｅ＿ｃ （１）

ｕｅ２ ＝
Ｒ４

Ｒ３＋Ｒ４
ｕｅ＿ｏ－

Ｒ３

Ｒ３＋Ｒ４
ｕｅ＿ｃ （２）

Ｄ＋ｄ＝ １
２

＋
ｕｅ１

２Ｕｃｍ
（３）

Ｄ－ｄ＝ １
２

＋
ｕｅ２

２Ｕｃｍ
（４）

由式（３）和式（４）可得：

Ｄ＝ １
２

＋
ｕｅ＿ｏＲ２

２Ｕｃｍ（Ｒ１＋Ｒ２）
（５）

ｄ＝
ｕｅ＿ｃＲ１

２Ｕｃｍ（Ｒ１＋Ｒ２）
（６）

由式（５）和式（６）可以看出权重电阻阻值的大
小影响着输出电压和飞跨电容电压的控制精度，权
重越大则控制精度越高。 首先选择足够大的权重电
阻 Ｒ２ 和 Ｒ４，以保证输出电压的控制精度，然后再选
择合适的权重电阻 Ｒ１ 和 Ｒ３，以尽可能使得飞跨电
容电压近似跟随于 ｕｉ ／ ２。

由于 ＰＩ 控制器输出饱和电压需小于载波幅值

Ｕｃｍ，即 ｕｅ＿ｏ－ｍａｘ ＜Ｕｃｍ和 ｕｅ＿ｃ－ｍａｘ ＜Ｕｃｍ，可得：

Ｄｍａｘ ＝
１
２

＋
Ｒ２

２（Ｒ１＋Ｒ２）
（７）

Ｄｍｉｎ ＝
１
２

－
Ｒ２

２（Ｒ１＋Ｒ２）
（８）

ｄｍａｘ ＝
Ｒ１

２（Ｒ１＋Ｒ２）
（９）

ｄｍｉｎ ＝ －
Ｒ１

２（Ｒ１＋Ｒ２）
（１０）

由于在任何时刻，开关管的占空比均大于 ０ 且
小于 １，可得 Ｄ 和 ｄ 约束不等式组为：

０＜Ｄ＋ｄ＜１
０＜Ｄ－ｄ＜１
０＜（１－Ｄ）＋ｄ＜１
０＜（１－Ｄ）－ｄ＜１

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

（１１）

结合式（７）—（１１）的不等式组，可作出如图 ３
所示的 Ｄ 和 ｄ 的可行范围。 若选取 Ｒ１ ＝Ｒ３ ＝ ５ ｋΩ、
Ｒ２ ＝Ｒ４ ＝ １０ ｋΩ，由式（５）可得此时变换器调节输出
电压占空比 Ｄ 的范围为 ０．１７ ～ ０．８３。 由式（６）可得
此时修正飞跨电容电压的占空比偏移量 ｄ 的最大值
为 ０．１７。

图 ３ Ｄ 和 ｄ 的可行范围

Ｆｉｇ．３ Ｆｅａｓｉｂｌｅ ｒａｎｇｅ ｏｆ Ｄ ａｎｄ ｄ

由上述分析可知：由于实际电路工作过程中开
关管特性、控制电路和驱动电路之间差异性的存在，
需要利用 ｄ 来对开关管占空比进行修正，从而保证
飞跨电容在一个开关周期内充放电基本平衡，使得
其电压跟随于 ｕｉ ／ ２；在等效误差信号耦合过程中，由
图 ２、图 ３ 和式（５）可以看出，由于权重电阻 Ｒ１ 和 Ｒ３

的存在对输出电压占空比范围会产生一定的影响，
所以这种联合输出电压与飞跨电容电压的双闭环控
制策略存在不足，在保证飞跨电容电压跟随于 ｕｉ ／ ２
的条件下，输出电压不能实现全占空比的满幅调节。
１．２　 新电路拓扑的提出

由前面分析可以看出，在不改进 Ｂｕｃｋ 型三电平
ＡＣ ／ ＡＣ 变换器基本拓扑的情况下，仅对控制策略进
行改进，以一个占空比 Ｄ 及其偏移量 ｄ 去控制 ２ 个
目标对象，难以实现输出电压的全占空比满幅调节。

在原 Ｂｕｃｋ 型三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器电路拓扑的
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基础上，本文提出了采用辅助变压器的全占空比调
节三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器，如图 ４ 所示。

图 ４ 采用辅助变压器的全占空比调节三电平

ＡＣ ／ ＡＣ 变换器

Ｆｉｇ．４ Ｔｏｐｏｌｏｇｙ ｏｆ ｆｕｌｌ⁃ｄｕｔｙ⁃ｃｙｃｌｅ ｒｅｇｕｌａｔｅｄ ｔｈｒｅｅ⁃ｌｅｖｅｌ
ＡＣ ／ ＡＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｗｉｔｈ ａｕｘｉｌｉａｒｙ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ

采用一个原副边匝比为 ２ ∶１的小容量辅助变压

器 Ｔ 给飞跨电容直接供给电压，使其电压稳定跟随

于 ｕｉ ／ ２。 将输入电压接入辅助变压器的原边，为防

止由于飞跨电容高频充放电产生的高频电流流入变

压器副边，可在飞跨电容和变压器副边之间加入一

个小感值的滤波电感 Ｌｆ１。

２　 工作原理与控制策略

当变换器工作在不同负载特性下时，在一个输

入电压周期内，根据输入电压和电感电流的极性不

同，可分为 Ａ（ｕｉ＞０，ｉＬｆ＜０）、Ｂ（ｕｉ＞０，ｉＬｆ＞０）、Ｃ（ｕｉ＜０，
ｉＬｆ＞０）、Ｄ（ｕｉ＜０，ｉＬｆ＜０）４ 种不同工作阶段。
２．１　 开关模态

当输入电压 ｕｉ ＞０ 时，ａ 组开关管（ Ｓ１ａ、Ｓ２ａ、Ｓ３ａ、
Ｓ４ａ）高频通断，ｂ 组开关管（Ｓ１ｂ、Ｓ２ｂ、Ｓ３ｂ、Ｓ４ｂ）恒通；当
输入电压 ｕｉ＜０ 时，ａ 组开关管恒通，ｂ 组开关管高频

通断。 当开关管高频通断时，该变换器存在 ４ 种开

关模态，为分析方便，以工作阶段 Ｂ 为例，其 ４ 种开

关模态等效电路如附录 Ａ 中图 Ａ１ 所示（此时 ｂ 组

开关管恒通，以短线表示）。
这 ４ 种开关模态中的各开关管通断状态、飞跨

电容充放电情况与文献［１０］所述类似，此处不再

赘述。
当开关管占空比 Ｄ＜０．５ 和 Ｄ＞０．５ 时，变换器工

作状态有所不同。 在一个开关周期 Ｔｓ 内，当 Ｄ＜０．５
时，变换器的工作模态在开关模态 １、开关模态 ２ 和

开关模态 ３ 之间切换；当 Ｄ＞０．５ 时，变换器的工作模

态在开关模态 １、开关模态 ２ 和开关模态 ４ 之间

切换。
２．２　 参数设计

在一个开关周期内，飞跨电容存在充电和放电

的过程。 假设输出滤波电感电流为 ｉＬｆ，输入电压 ｕｉ ＝
Ｕｉｍｓｉｎ（ωｔ），其中 Ｕｉｍ为 ｕｉ 的幅值，ω ＝ ２πｆ，ｆ 为基波
频率。 经开关管流向飞跨电容的电流 ｉｓ 的波形如图

５ 所示（规定开关模态 １ 中的 ｉｓ 方向为正方向），可
见 ｉｓ 是以包络线为 ±ｉＬｆ 的高频斩波电流。 图中，ｔｏｓ１
为开关管处于开关模态 １ 的时间；ｔｏｓ２为开关管处于
开关模态 ２ 的时间。 在理想状态下，当 ｔｏｓ１与 ｔｏｓ２完
全相等时，那么在一个开关周期内飞跨电容充放电
平衡。

图 ５ ｉｓ 示意波形

Ｆｉｇ．５ Ｓｃｈｅｍａｔｉｃ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｉｓ

在实际电路工作过程中，由于开关管特性、驱动
电路、控制电路等差异性的存在，ｔｏｓ１与 ｔｏｓ２不可能完
全相等，设（ ｔｏｓ１－ｔｏｓ２） ／ Ｔｓ 的值为 ｋｏｓ。 则 ｉｓ 的直流分
量 Ｉｄ 为：

Ｉｄ ＝ ｆ ∫１ ／ ｆ
０
ｋｏｓ ｉＬｆｄｔ （１２）

若输出滤波电感电流 ｉＬｆ含有直流分量 ＩＬ（ ｉＬｆ主
要含基波分量 Ｉｆｍｓｉｎ（ωｔ－φ），其中 Ｉｆｍ、φ 分别为 ｉＬｆ的
基波幅值和阻抗相位角），或 ｋｏｓ 中含有基波分量
ｋ１ｓｉｎ（ωｔ＋θｋ） （其中 ｋ１、θｋ 分别为幅值和相位角，ｋｏｓ

一般主要含直流分量 ｋｄ），则式（１２）可表示为：

　 　 　 Ｉｄ ＝ ｆ ∫１ ／ ｆ
０
［ｋｄ ＋ｋ１ｓｉｎ（ωｔ＋θｋ）］ ×

　 ［ ＩＬ ＋Ｉｆｍｓｉｎ（ωｔ－φ）］ｄｔ＝

　 ｋｄＩＬ ＋
１
２
ｋ１Ｉｆｍ ｃｏｓ（θｋ ＋φ） （１３）

可见，Ｉｄ 为 ｋｄＩＬ 或 ｋ１Ｉｆｍ ｃｏｓ（ θｋ ＋φ） ／ ２ 或两者之
和，这样辅助变压器副边将流过直流偏置电流。 为
防止变压器磁芯饱和，需在磁芯中设置气隙。

一般情况下，ｋ１ 与 ＩＬ 很小，为便于分析可将其
忽略不计，则 ｋｏｓ ＝ ｋｄ，ｉＬｆ ＝ Ｉｆｍ ｓｉｎ（ωｔ－φ），ｉｓ 的基波电
流 ｉ１ 为：

　 　 ｉ１ ＝
ｔｏｓ１－ ｔｏｓ２

Ｔｓ
Ｉｆｍｓｉｎ（ωｔ＋φ）＝ ｋｄＩｆｍｓｉｎ（ωｔ＋φ） （１４）

当辅助变压器的副边并联在飞跨电容两端时，
飞跨电容 Ｃ ｆｌｙ中的基波电流 ｉｃｙ为：

　 ｉｃｙ ＝ Ｉｃｍｓｉｎ（ωｔ＋９０°）＝
ＵｉｍωＣ ｆｌｙ

２
ｓｉｎ（ωｔ＋９０°） （１５）

其中，Ｉｃｍ为 ｉｃｙ的幅值。
由式（１４）和式（１５）可得辅助变压器副边电流

ｉＴ 为：
　 　 　 ｉＴ ＝ ＩＴｍｓｉｎ（ωｔ＋θＴ）＝

Ｉｃｍｓｉｎ（ωｔ＋９０°）－ｋｄＩｆｍｓｉｎ（ωｔ＋φ） （１６）
其中，ＩＴｍ和 θＴ 分别为 ｉＴ 的幅值和相位角，显然 ＩＴｍ和
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θＴ 皆与 Ｉｃｍ、ｋｏｓ、Ｉｆｍ、φ 等参数相关。 当飞跨电容电压
产生偏离时，辅助变压器能够吸收或提供多余的能
量以使得飞跨电容电压稳定跟随于 ｕｉ ／ ２。

设 φｍａｘ为电路设计时所允许的 φ 最大值，则 ｉＴ
幅值的最大值 ＩＴｍ－ｍａｘ为：

ＩＴｍ－ｍａｘ ＝ Ｉ ２
ｃｍ＋ｋ２

ｄＩ ２
ｆｍ＋ ２ＩｃｍｋｄＩｆｍｓｉｎ φｍａｘ （１７）

结合式（１６）和式（１７），辅助变压器的最大视在
功率为：

Ｓｍａｘ ＝
ＵｉｍＩＴｍ－ｍａｘ

４
（１８）

在完成变换器主体电路设计后，可对 ｋｄ 的值进
行估算并做一定的裕量放大，根据式（１７）和式（１８）
可估算最终的辅助变压器容量。

此外，为计算方便，也可根据飞跨电容的无功负
载对辅助变压器容量进行估算。 在理想情况下，飞
跨电容无功负载 Ｑ 为：

Ｑ＝
Ｕ ２

ｉｍωＣ ｆｌｙ

８
（１９）

实际电路设计中，在考虑开关管特性、驱动电
路、控制电路等差异性的存在后，结合式（１８），在式
（１９）的基础上引入一个大于 １ 的裕量系数 ｋ 以弥补
由于实际电路差异性而导致的辅助变压器容量差，
从而选取合适的辅助变压器容量 ＳＴ：

ＳＴ ＝
ｋＵ２

ｉｍωＣ ｆｌｙ

８
（２０）

关于其他元器件参数的设计，如输出滤波器以
及飞跨电容等，具体见附录 Ｂ。
２．３　 控制策略

由于辅助变压器的存在保证了飞跨电容电压能
稳定跟随于 ｕｉ ／ ２，所以飞跨电容电压无需控制，只需
控制输出电压即可。 其控制策略简单，易于实现，只
包含输入电压极性判断、输出电压误差调节、载波调
制、逻辑调制 ４ 个部分。 具体控制策略框图见附录
Ｂ 中图 Ｂ１。

３　 实验结果

基于上述分析，采用附录 Ｂ 中图 Ｂ１ 所示控制
策略，研制一台采用辅助变压器的三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变
换器原理样机。 其输入电压有效值为 ２２０ Ｖ，频率为
５０ Ｈｚ，Ｌｆ１ ＝ ０．２ ｍＨ，Ｃ ｆｌｙ ＝ ３．３ μＦ，Ｌｆ ＝ ０．６ ｍＨ，Ｃ ｆ ＝ ４．４
μＦ，ＭＯＳＦＥＴ 开关管选用 ＩＲＦＰ４６０Ａ（５００ Ｖ ／ ２０ Ａ），
开关频率 ｆｓ ＝ ２３ ｋＨｚ。 变换器输出电压有效值为 ０～
２２０ Ｖ，最大输出电流为 ５ Ａ，最大输出功率为 １．１
ｋＷ。 辅助变压器额定输入电压为 ２２０ Ｖ，输入输出
匝比为 ２∶１，设计容量计算为 ３０ Ｖ·Ａ（受外购产品规

格所限，实购辅助变压器容量为 ５０ Ｖ·Ａ）。

图 ６ 为不同输出电压有效值时输入电压 ｕｉ 与
输出电压 ｕｏ 的实验波形。 图 ６（ａ）—（ｄ）分别为输
出电压有效值 Ｕｏ 取 ２２ Ｖ、８８ Ｖ、１３２ Ｖ 和 １９８ Ｖ 时的
实验波形（对应占空比分别约为 ０．１、０．４、０．６ 和 ０．９）。

图 ６ 不同输出电压有效值时 ｕｉ 和 ｕｏ 的实验波形

Ｆｉｇ．６ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｕｉ ａｎｄ ｕｏ

ｗｉｔｈ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｏｕｔｐｕｔ ｖｏｌｔａｇｅ ＲＭＳ ｖａｌｕｅｓ

图 ７ 为飞跨电容电压和开关管两端电压实验波
形。 图 ８ 为输入电压和输出滤波电感前段电压实验
波形。

图 ７ 飞跨电容电压与开关管两端电压波形

Ｆｉｇ．７ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｕｃｙ ａｎｄ ｖｏｌｔａｇｅ
ｓｔｒｅｓｓ ｏｆ ｓｗｉｔｃｈｅｓ Ｓ１ａ ａｎｄ Ｓ１ｂ
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图 ８ Ｄ＜０．５ 和 Ｄ＞０．５ 时的 ｕｉ 和 ｕＡＢ

Ｆｉｇ．８ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｕｉ ａｎｄ ｕＡＢ

ｗｈｅｎ Ｄ＜０．５ ａｎｄ Ｄ＞０．５

从图 ６ 中可以看出，在不同占空比下输出电压
波形均很稳定。 由图 ７（ ａ）可知，电路稳定工作时，
飞跨电容电压 ｕｃｙ 稳定跟随于 ｕｉ ／ ２。 由图 ７（ ｂ）可
知，ａ 组开关管在输入电压正半周高频斩波，负半周
恒通；ｂ 组开关管在输入电压正半周恒通，负半周高
频斩波；２ 组开关管电压应力均为 ｕｉ ／ ２，为两电平时
的一半。 由图 ８ 可知：当 Ｄ＜０．５ 时，输出滤波电感前
端电压 ｕＡＢ 在 ０ 和 ｕｉ ／ ２ 之间变化；当 Ｄ＞０．５ 时，输出
滤波电感前端电压 ｕＡＢ 在 ｕｉ 和 ｕｉ ／ ２ 之间变化。

实际电路中由于开关管、控制电路和驱动电路
等差异性的存在，导致 ｉＬｆ经开关管流入或流出飞跨
电容的充放电电量不平衡。 为此设计实验，设置 Ｓ１

的占空比为 ０．６５，Ｓ２ 的占空比为 ０．７５，Ｓ１ 与 Ｓ２ 相差
１８０°相角，Ｓ３ 与 Ｓ２ 互补，Ｓ４ 与 Ｓ１ 互补，各开关管
（Ｓ１ａ—Ｓ４ａ）控制信号的实验波形如附录 Ｂ 中图 Ｂ２
（ａ）所示。 计算可得 ｋｏｓ ＝ ｋｄ ＝ －０．１。 此时输入电压、
输出电压、电感电流及飞跨电容电压实验波形如附
录 Ｂ 中图 Ｂ２（ｂ）所示，可见输出电压波形稳定，飞跨
电容电压稳定跟随于 ｕｉ ／ ２。 在实际电路中，由于非
理想因素而导致的 ｋｏｓ一般不会超过 ±０．１（对应占空
比偏差 ０．１），由此表明由于辅助变压器的存在，可以
吸收或提供多余的能量，使得飞跨电容电压可以稳
定跟随于 ｕｉ ／ ２。

图 ９ 不同输出电压时的效率曲线

Ｆｉｇ．９ Ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ｃｕｒｖｅｓ ｕｎｄｅｒ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｏｕｔｐｕｔ ｖｏｌｔａｇｅｓ

图 ９ 为阻性负载时不同输出电压下的效率曲
线。 从图 ９ 可以明显看出，输出电压越高，效率越高。

为验证变换器的负载适应性，附录 Ｂ 中图 Ｂ３
为输出电压有效值 Ｕｏ ＝ ８８ Ｖ 时，电路工作在纯容性
负载下的实验波形。 由于实验室条件所限，没有感
性负载的实验条件，附录 Ｂ 中图 Ｂ４ 为输出电压有
效值 Ｕｏ ＝ １５４ Ｖ 时，电路工作在纯感性负载下的仿
真波形。

从图 Ｂ３ 和图 Ｂ４ 可以看出，电路可以稳定工作
在容性负载和感性负载下，负载适应性好。

４　 结论

ａ． 针对飞跨电容均压的三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器，
分析了双目标控制策略导致输出电压不能全占空比
调节的局限性。 提出了采用辅助变压器的全占空比
调节三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器，由辅助变压器直接供给
飞跨电容电压，使其跟随一半的输入电压，从而极大
地简化了电路控制。

ｂ． 分析了采用辅助变压器的全占空比调节三
电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器的工作模态，对飞跨电容电流、
辅助变压器副边电流和辅助变压器容量进行了计算
说明。

ｃ． 实验验证了所提电路拓扑和控制策略的正确
性及可行性。 实验结果表明，采用此种电路拓扑及
控制策略的三电平 ＡＣ ／ ＡＣ 变换器，开关管的电压应
力减半，输出电压可全占空比调节，具有结构简单、
输出波形品质好、控制容易等优点。 除 Ｂｕｃｋ 型电路
外，采用辅助变压器这一策略也同样适用于其他类
型的多电平电路。

附录见本刊网络版（ｈｔｔｐ：∥ｗｗｗ．ｅｐａｅ．ｃｎ）。
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（a）开关模态 1 
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（b）开关模态 2 
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（c）开关模态 3 
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（d）开关模态 4 

图 A1  4 种开关模态等效电路图 

Fig.A1  Equivalent circuit of four switch modes 

 

附录 B 

B.1 参数设计 

当 D<0.5，电路工作在开关模态 1 和开关模态 2 时，A、B 两点的压降 uAB=ui-uCy=ui/2。

输出电压 uo=Dui，iLf增加量为： 
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(B1) 

当电路工作在开关模态 3时，A、B 两点的压降 uAB=0。输出电压 uo=Dui，iLf减少量为： 
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(B2) 

可见式（B1）和式（B2）相等，此时 D＜0.5，当输入电压 ui取幅值 Uim且 D 取 0.25

时，输出滤波电感电流纹波取得最大值 ΔiLf-max，其需小于所允许的最大电流纹波 ΔILf，即： 

im s
f-max f

f16
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L
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由式（B3）得输出滤波电感计算公式： 

im s
f

f16 L
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I
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
 (B4) 

当 D≥0.5时，同理可得式（B4）所示输出滤波电感计算公式（ui取 Uim，D 取 0.75）。 

输出滤波电容 Cf的作用是滤去输出电压 uo中的谐波成分，一般 Cf越大，输出电压 uo

的总谐波失真(THD)越小，但变换器的无功电流分量和体积重量都会相应增加。输出滤波电

容电流 ic为输出滤波电感电流 iLf与输出负载电流 io之差。在一个开关周期内，输出负载电

流 io近似不变。当 D＜0.5时，输出滤波电容上的电压纹波 Δucf为： 
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(B5) 

当输入电压为幅值 Uim且 D 取 0.25 时，输出滤波电容电压纹波取得最大值，其需小于

所允许的最大输出滤波电容电压纹波 ΔUcf，由此可得输出滤波电容计算公式： 

2
im s

f
cf f256

U T
C

U L



 (B6) 

当 D≥0.5时，同理可得输出滤波电容计算公式同式（B6）。 

飞跨电容容值的选取，应考虑高频脉冲电流 is在飞跨电容上所形成的电压纹波不能过大，

否则会造成开关管电压应力变大。若飞跨电容容值过大，则会导致辅助变压器容量变大。当

D<0.5 时，飞跨电容充电时间 tos1=DTs；当 D≥0.5 时，tos1=(1-D)Ts。为了使变换器工作在任

意状态下都能满足飞跨电容电压纹波要求，取 tos1=0.5Ts。飞跨电容容值计算如下： 
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其中，ΔUcy为飞跨电容电压所允许的最大纹波脉动。 

辅助变压器副边接入滤波电感 Lf1，主要是为了滤除由于飞跨电容电压纹波所引起的高

频电流分量进入变压器副边，Lf1大小计算如下： 
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其中，ΔIT为所允许的辅助变压器副边最大纹波电流。 

F.2 控制策略框图 
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图 B1 控制策略框图 

Fig.B1  Block diagram of control strategy 

输出电压反馈信号 uo_f和输出电压基准信号 uo_ref比较后，经输出电压 PI 调节器得到误

差放大信号 uo_e；再经载波 uc_1和载波 uc_2（与 uc_1相差 180°相角）调制后得到高频脉宽调

制信号 uP2和 uP3；输入电压采样信号 ui_f经过零比较器得到低频的输入电压极性信号 uP1；



uP1、uP2、uP3分别反向得到 uN1、uN2、uN3；最后，uP2、uN2分别和 uN1、uP1相互逻辑与后得

到开关管 S1a、S1b、S4a、S4b的控制信号 K1a、K1b、K4a、K4b，uP3、uN3分别和 uN1、uP1相互

逻辑与后得到开关管 S2a、S2b、S3a、S3b的控制信号 K2a、K2b、K3a、K3b。 

B.3 不平衡实验设计 
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（a）开关管信号波形 
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（b）ui、uo、ucy和 iLf实验波形 

图 B2 占空比不平衡设计实验波形 

Fig.B2  Experimental waveforms with duty cycle imbalance 

B.4 负载适应性 

图 B3 为输出电压有效值 Uo=88V 时，电路工作在纯容性负载下的实验波形。其中选用

的容性负载为 100μF（10 个耐压值为 100V、容值为 10μF 的 CBB 电容并联而成，容抗

计算约为 32Ω），此时 φ约为-90°，cosφ约为 0。经测量此时输出负载电流 Io=2.8A。 
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图 B3 纯容性负载下 ui、uo 和 iLf 

Fig.B3  Experimental waveforms of ui, uo and iLf under capacitive load 

图 B4 为输出电压有效值 Uo=154V时，电路工作在纯感性负载下的仿真波形。其中选用

的感性负载为 100mH（感抗约为 31Ω），此时 φ 约为 90°，cosφ 约为 0，输出负载电流

Io=5A。（仿真波形的光滑程度好于实验波形，这是由于仿真时电路是理想的）。  
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图 B4 纯感性负载下 ui、uo 和 iLf 

Fig.B4  Simulative waveforms of ui, uo and iLf under inductive load 
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