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I 
 

摘 要 

为了应对越发严峻的能源危机和环境危机，发展可再生新能源已经成为世界各国的当

务之急，中国作为世界上最大的发展中国家、最大的能源需求国，对可再生新能源的利用

更加重视。新能源的发展对电网提出了更高的要求，传统的交流电网在面对大规模高比例

接入的新能源时存在一系列问题，新兴的直流输配电网则能够较好地适应新能源，可作为

最有应用前景的新能源接口。直流变压器作为直流配电网中的核心装置，其性能优劣直接

影响直流电网的发展，正引起学术界和产业界的广泛关注。 

为了适应中低压直流配电网，直流变压器往往通过采用不同的拓扑结构来解决目前功

率半导体器件电压电流应力不足的问题，目前应用较为广泛的是功率单元级联型结构和模

块化多电平结构，两种结构在实际应用中也存在问题：（1）功率模块单元级联型结构需要

更好的均压均流方案；（2）模块化多电平结构的拓扑形式和控制方法尚不完善。本文针对

这两个问题开展了研究。 

针对功率模块单元级联型结构的均压均流问题，本文具体以输入并联输出串联（IPOS）

的级联型 LLC 谐振变换器为分析对象，首先从变换器的效率优化出发提出了对级联型变

换器的多个隔离变压器可采用磁集成方案来减小变压器磁芯，提高变压器的窗口利用率，

同时实现输出均压；之后对于级联型 LLC 谐振型变换器中存在的均流问题展开探讨，分

析了电流不均现象产生的原因，并分别从模块间均流和模块内均流两方面提出了解决方案，

在不增加控制复杂度的前提下能够提升变换器的均流性能，最后通过仿真和实验对所提出

的变压器磁集成和均流策略进行了验证。 

针对目前模块化多电平结构的拓扑形式和控制方法尚不完善的研究现状，本文提出了

一种新的模块化多电平谐振型（MMR）DC/DC 变换器拓扑，并对拓扑的工作原理、调制

方式、子模块均压原理进行了分析。所提出的拓扑结合了 MMC 和 LLC 谐振变换器的优

势，在相应调制方式下能够适应宽范围的输入/输出电压要求，同时保持变换器较小范围的

频率变化。之后针对 MMR 变换器启动过程中存在的问题提出了一种高压启动策略。总结

了 MMR 的特点及优势，最后通过仿真和实验对所提出拓扑的工作方式和实用性进行了验

证。 

 

关键词：直流变压器，功率单元级联，模块化多电平，均流，MMR 
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Abstract 

In order to cope with the increasingly severe energy crisis and environmental crisis, the 

development of renewable energy has become a top priority for all countries in the world. As the 

world's largest developing country and the largest energy demand country, China attaches greater 

importance to the use of renewable energy. The development of renewable energy has put forward 

higher requirements on the power grid. Traditional AC power grids are confronted with a series 

of problems with large-scale and high-proportion access to renewable energy. The emerging DC 

transmission and distribution network can better adapt to renewable energy, therefore can serve 

as the most promising renewable energy interface. As the core device in the DC distribution 

network, the performance of the DC transformer directly affects the development of the DC grid, 

which is causing widespread concern in academia and industry. 

To withstand the medium and low voltage of the DC distribution network, DC transformers 

often degrade the voltage and current stress of power semiconductor devices by adopting different 

topologies. Currently, the widely used two solutions are power module cascaded structure and 

modular multilevel structure, which, however, also face problems in practical applications: (1) the 

power module cascaded structure requires a better voltage balance and current sharing scheme; 

(2) the topology and control method of the modular multilevel structure are not yet perfect. 

Therefore, this dissertation conducts studies on these two issues. 

In view of the voltage balance and current sharing problem in the power module cascaded 

structure, this paper analyzes the cascaded IPOS LLC resonant converter. First of all, to optimize 

the efficiency of the cascaded converter, the magnetic intergration sheme is proposed to reduce 

the cores volume of multiple isolated transformers. The window utilization of the transformer is 

increased, and the output voltage balance is achieved simultaneously. Then, the current sharing 

problem in the cascaded LLC resonant converter is developed. The cause of current unevenness 

is discussed and analyzed. Solutions to current sharing between modules and current sharing 

within modules are presented, respectively, which can improve the current sharing performance 

of the converter without increasing the control complexity. Finally, the simulations and 

experiment results verify the proposed transformer magnetic integration and current sharing 
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strategy. 

In view of the current research status of the topology and control methods of the modular 

multilevel structure, this paper proposes a new modular multilevel resonant (MMR) DC/DC 

converter topology, and the principle, modulation method and voltage balance principle of 

submodules are analyzed. The proposed topology combines the advantages of MMC and LLC 

resonant converters, and can adapt to a wide range of input / output voltage requirements under 

the corresponding modulation mode, while maintaining a small range of frequency changes of the 

converter. Then a high-voltage start-up strategy for MMR is proposed. The characteristics and 

advantages of MMR are summarized. Finally, the principle and practicability of the proposed 

topology are verified by simulations and experiments. 

 

Key words: DC transformer, Power module cascaded, Modular multilevel, Current 

sharing, MMR 
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第1章 绪论 

1.1 论文研究背景及意义 

随着人类社会的不断发展，当今世界已经处在了第四次工业革命的风口浪尖，前三次

工业革命使得人类发展进入了空前繁荣的时代，与此同时，也造成了巨大的能源、资源消

耗，付出了巨大的环境代价、生态成本，急剧地扩大了人与自然之间的矛盾。进入 21 世

纪，人类面临空前的全球能源与资源危机、全球生态与环境危机、全球气候变化危机的多

重挑战。根据 BP 世界能源统计年鉴数据[1]，2019 年全球一次能源消耗以 2.9％的速度增

长，几乎是近十年年平均增长率 1.5％的两倍，也是自 2010 年以来增速最快的一年。中国

作为全世界最大的发展中国家，也是世界上最大的能源需求国，所面临的能源危机更为严

峻[2]。 

发展新型可再生能源被看成是第四次工业革命的核心任务。促进新能源经济的发展，

可以推进能源结构乃至经济结构的转变，对国民经济产生深远影响，也是未来世界各国的

竞争重点，能源工业未来的方向将是从能源资源型走向能源科技型。包括水电、风电、太

阳能发电等在内的可再生新能源发电已经逐渐成为全世界应对能源危机、环境危机及实现

可持续发展的重要趋势。图 1-1 反应了近年来全球一次能源结构变化，传统的化石能源（石

油、煤炭、天然气）依旧占据主导但呈现逐年下降的趋势，水电占比其次增长微弱，而可

再生新能源在近十年变化显著，保持最为明显的增长[3]。随着中国进入现代化建设的关键

时期，大力推进能源结构改革一直是我国经济建设、生态文明建设的重要目标之一，我国

《可再生能源发展“十三五”规划》中指出，到 2020 年中国的全部可再生能源发电装机

将达到 6.8 亿千瓦，发电量 1.9 万亿千瓦时，占全部发电量的 27%[4]。 

 

图 1-1 全球一次能源结构变化 
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可再生能源的发展，将减少工业生产对传统化石能源的需求，降低碳排放量，促进能

源结构合理化，有利于可持续发展，但随着可再生能源的大规模应用，新能源接入电网的

容量增加，也对现有的交流配电系统提出了一系列挑战：潮流分布与继电保护配置改变、

谐波污染与电能质量下降、调度控制困难、变压器/线路过载等[5]-[8]，由于目前大部分可再

生新能源如光伏、燃料电池和直驱式风力发电等输出本身具有直流特性，同时用户端直流

型负荷如 IT 设备、照明等比重持续增加，中间储能环节如蓄电池、超级电容等绝大部分

也是采用的直流电，大功率电力电子与柔性直流输配电技术日臻成熟，区域直流配网已成

为未来城市与工业园区配电系统建设的重要趋势，这也为高比例可再生新能源的接入提供

全新载体与技术选择。目前我国已经有多条直流输电网投运和在建，其中正在建设的张北

可再生能源柔性直流电网示范工程是世界上首个环网状直流输电系统，支撑着 2022 年北

京冬奥会供电和张北地区大规模清洁能源的开发利用，为风电、光伏等新能源的送出和消

纳提供了高效灵活的方案[9][10]。 

图 1-2 所示是一典型的直流配电网示意图，中压 10kV 直流母线的引入，使得分布式

新能源光伏、直流风电、燃料电池等产生的能量能够高效地并入电网，同时通过交直流换

电站、直流变压器可以与中压 35kV 交流电网、低压 375V 直流电网形成互连，使分布式

新能源的发电、输电、用电协调有序。区域性的直流配电网能够有效提高供电容量和电能

质量，减小线路中无功功率的影响，降低电能损耗，作为高压交直流输电网和分布式新能

源的有效接口，能够充分发挥可再生能源的价值和效益，具有新能源并网、储能接入以及

交直流负载配电[11]等多方面的功能。 

 

图 1-2 典型直流配电网示意图 

直流配电网的稳定运行离不开两方面的因素，一是网侧作为负载侧能够有效接收分布

式新能源或储能端并网的能量，二是网侧作为源侧能够有效给直流负载侧配电，而这两方

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 绪论 

3 

面所需要的关键技术，都需要由图 1-2 中的 DC/DC 变换器即直流变压器支撑。作为直流

配电网互联最为关键的一环，直流变压器直接影响着直流配电网的发展。 

直流变压器在传统的交流输配电网中也具有广泛的应用，作为电力电子变压器（PET，

Power Electronic Transformer）中的 DC/DC 级，参与不同电压等级的交流电转换，如图 1-

3 所示是一种基于电力电子变压器的三级式结构，由于中间直流变压器的存在，省去了交

流电网母线的互连所需要的工频变压器，可以大幅度降低系统体积[12]。虽然直流变压器中

会采用大量功率半导体器件完成能量转换，其效率和成本方面可能还不能和工频变压器比

肩，但是中间直流变压器可以实现变换器的输入输出完全解耦，前级的 AC/DC、隔离级的

DC/DC 以及后级的 DC/AC 可以分别解耦控制，降低了控制难度，同时中间级的 DC/DC

变换器通过选取合适的拓扑和控制方式，能够实现软开关，降低损耗，前级的 AC/DC、后

级的 DC/AC 均可提供无功补偿，提升电网质量，输出电压和输出电流也能够实现连续调

节。 

 

图 1-3 三级式电力电子变压器结构 

综上所述，在未来的能源结构变革中，可再生新能源将逐渐替代传统能源成为新的能

源发展方向。为了更好地利用可再生能源，避免可再生能源接入交流配电系统存在的固有

问题，直流配电网正逐渐成为高比例可再生新能源接入的全新载体与技术选择，其中直流

变压器作为新能源并入直流电网的关键技术正受到越来越多的关注与重视，一方面直流变

压器能够解决如何更好地使中压直流电网接入可再生新能源提供的能量，另一方面直流变

压器也能够给用电侧提供需求电压等级的电网电压，更好地消纳能量。因此为了更好地适

应未来中低压直流配电系统的需求，针对于中低压直流变压器的研究具有重要的学术价值

和工程价值。 

 

1.2 中低压直流变压器的研究现状 

随着分布式新能源的大规模应用，尤其是分布式太阳能发电和风力发电的强势发展，

直流配电系统也已从起步阶段进入到规模性实践的阶段，作为直流配电系统中必不可少的
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关键设备，中低压直流变压器能够实现不同直流电网之间能量传递、电压变换以及电气隔

离，在最近几年受到各国研究人员广泛的关注。对于中低压直流配电网，其中压侧电压等

级一般在 10kV 以上，虽然随着新一代碳化硅功率半导体器件的发展，功率半导体器件容

量和耐压等级已经大幅提高[13]-[15]，但仍然和电网电压差距明显，无法直接适用于直流配

电系统中高压大功率的场合，需要借助电力电子拓扑来承受直流电网的高压。目前直流变

压器的拓扑形式，根据与中压侧的连接方式，可以分为三种：基于高压功率器件或器件串

联的拓扑、低压功率单元级联型拓扑和模块化多电平拓扑。 

 

图 1-4 基于器件串联的直流变压器 

如图 1-4 所示是一种基于器件串联的直流变压器拓扑，该拓扑的中压侧是利用 SiC 

MOSFET 或者 SiC IGBT 的串联来承受高电压，其具体工作原理在文献[16][17]中被阐释。

高压器件的直接串联确实大幅度简化了直流变压器的拓扑结构，从而可以利用传统的两电

平桥式结构实现 DC/DC 变换。但是串联电路中各有源器件的均压问题却限制了这种拓扑

结构的实际应用，由于各个功率器件的控制信号延时、开关速度不可能完全相同，为了避

免电压过冲，器件在承受反压时必须加入箝位电路和吸收电路，这势必会带来较大的开关

损耗，降低系统效率。为了保证功率器件的可靠工作，考虑足够的安全裕量，实际串联时

每个器件的电压利用率较低。此外，高压场合的两电平结构产生的方波 dv/dt 极高，产生

较大的电磁干扰噪声。就目前技术而言，高压器件的直接串联并不是一种最佳的直流变压

器方案。 

如图 1-5 所示是一种应用在分布式太阳能光伏直流并网场合的功率单元级联型直流变

压器，其整个变换器系统是由若干个隔离的低压功率单元模块组成。在低压侧直流母线端

各功率单元呈并联关系来承受输入的大电流，在中压侧直流母线端呈串联关系来承受输出

的高电压，因此这种结构也被称为 IPOS（Input-Parallel-Output-Series）结构。同时与之对
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称的，从中压直流侧向低压直流侧传输功率时，可以用 ISOP（Input-Series-Ouput-Parallel）

级联型结构来承受输入的高电压和输出的大电流。对于级联型直流变压器中每个功率模块

单元，拓扑结构一般采用谐振型或者移相型直流变换器，谐振型变换器通过调节频率控制

输出功率，容易实现软开关，具有更高的效率，而移相型变换器由于存在循环功率，损耗

有所增加，但工作频率恒定，可以对原副边都进行有源控制，更容易实现能量的双向流动。 

 

图 1-5 多功率单元级联型直流变压器 

在多功率单元级联型的直流变压器中，各功率单元结构相同，能够实现模块化设计，

有利于设备标准化以及成本控制，所以这种级联型的直流变压器结构目前具有较为广阔的

应用场合[18]-[20]。但这种结构也有其存在的问题，首先为了保证整个系统稳定可靠工作，必

须要求每个功率单元模块的工作状态一致，也就是在并联侧实现模块间均流，在串联侧实

现均压，需要设计额外的控制环路来实现，增加了系统控制的复杂度；另外由于每个级联

单元中都存在隔离变压器，为了满足系统电气绝缘要求，这些隔离变压器的绝缘电压都需

要和中压侧电压等级匹配，造成实际每个变压器的窗口利用率低，功率单元级联型直流变

压器的功率密度难以提高。 

如图 1-6 则是一种采用了模块化多电平（MMC，Modular Multilevel Converter）结构

的中低压直流变压器[21][22]，其结合了 MMC 和双向有源桥（DAB，Dual Active Bridge）的

电路形式。中压侧由四个半桥臂（Arm）构成，每个半桥臂中包含若干个子模块（SM，

Submodules）和一个桥臂电感的串联，以承受输出的高电压，其中每个子模块包含一个半

桥的功率开关和一个稳压电容，开关器件的耐压由稳压电容决定，电压应力不会太高。这

种模块化多电平中低压直流变压器特点在于每个子模块设计相同，加工方便成本低，冗余

设计简单易维护，并且由于只采用了一个隔离变压器传输全部功率，在绝缘电压相同的情

况下变压器的窗口利用率高，变压器体积相比于多功率模块级联单元要大幅度减小，直流

变压器的功率密度能够提高。对于这种模块化多电平结构中子模块的调制方式目前存在多

方面的研究，电路的工作方式（移相型或谐振型）也决定了直流变压器的效率和调压能力，

LVDC MVDC

Module 1

Module 2

Module N

DC

DC

DC

DC

MPPTPhotovoltaic
array
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从而决定了其实际应用场合，基于模块化多电平结构的中低压直流变压器也是目前研究比

较多的直流变压器形式。 

 

图 1-6 模块化多电平中低压直流变压器 

 

1.3 谐振型中低压直流变压器的关键技术 

基于前述分析，谐振型中低压直流变压器相比于移相结构，往往更容易实现软开关，

也具有更高的工作效率，因此本节及后文都将主要以谐振型直流变换器为分析对象，阐述

目前应用较多的级联式拓扑和模块化多电平结构直流变压器中的关键技术及需要解决的

问题。 

1.3.1 级联式拓扑的均压均流技术 

对于多功率单元级联型直流变压器，并联侧的均流和串联侧的均压分别决定了不同功

率单元的热损耗分布和器件是否能够安全耐压，对于变换器的稳定可靠运行至关重要。 

 

图 1-7 功率级联全桥模块 DC/DC 变换器及其控制框图 
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文献[23]基于输入串联输出并联（ISOP）的全桥变换器对级联结构的均压均流关系进

行了分析，如图 1-7 所示，指出了对于功率模块级联型直流变压器，只需要保证串联侧均

压，那么并联侧就能够实现均流，除了对输出电压进行闭环控制，同时增加了输入均压环

来保证串联侧的均衡，并联侧的电流也能够达到均衡。 

图 1-8 部分能量处理的两相均流 LLC 变换器 

同样是利用控制上的策略来处理均压均流问题，文献[24]针对两相并联的 LLC 谐振型

变换器提出了一种基于对输出部分能量处理的方式，如图 1-8 所示，其利用输出的部分能

量产生回馈电压加入谐振腔，改变谐振腔内电流的大小，最终使谐振腔内的谐振电流达到

均衡，输出侧的电流也能够实现均衡。 

 

图 1-9 无源阻抗匹配的两相均流 LLC 电路 
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利用均压或者均流的控制环路能够达到非常理想的均压均流效果，但是往往会要求额

外的辅助电路，控制环路复杂度会增加，尤其是当谐振型电路工作在直流变压器（DCX, 

DC Transformer）模式下时，工作于谐振频率能够实现很高的效率，本身并不需要复杂的

控制环路来调节，额外的均压均流策略可能代价较大。为了实现级联型直流变压器中电流

的自动均衡，文献[25][26]提出了一种无源阻抗匹配的方法，如图 1-9 所示，在多相半桥

LLC 谐振变换器中达到了非常好的效果，其具体思路是让多相谐振腔内的阻抗产生耦合，

通过采用∆/Y 变换能够解耦谐振腔，并且在各支路中都会产生相应的补偿阻抗，抵消由于

谐振元件参数不匹配而导致的谐振电流不均。无源均流能够简化控制难度，非常适合对于

效率要求高，增益变化要求不高的直流变压器中，但目前的研究大多基于输入并联输出并

联（IPOP）的中小功率级联型拓扑中，对于如图 1-5 所示的应用于新能源并网的多模块级

联拓扑的均压均流方式还缺乏完善的探讨分析，并且当上述无源阻抗均流的方式扩展到全

桥电路中，问题将变得更为复杂。 

 

1.3.2 模块化多电平谐振变换器的拓扑及控制 

目前模块化多电平结构在中高压场合已有广泛应用，如 HVDC、STATCOM、FACTS

等。为了实现中低压 DC/DC 变换，文献[27][28]提出了一种面对面（Front-to-Front）的直

流变压器结构，通过 DC-AC-DC 变换实现电网电压互连，这种结构中采用正弦电压调制，

由于硬开关的影响，开关频率被限制在数百赫兹，导致隔离变压器的体积较大。为了克服

此问题，文献[29]提出了一种准两电平调制的方式，开关频率能够与基波频率一致。相比

于正弦电压调制，准两电平调制能够减小隔离变压的体积，提高变压器利用率，同时在特

定工作条件下功率器件也能够实现软开关。 

实际在中低压应用场合，已经有文献[22]进一步将模块化多电平结构和 DAB 变换器

结合，如图 1-6 所示，中压侧采用 MMC 的桥臂结构承受输入的高电压，利用原副边的双

有源控制实现能量中压-低压的双向传输，这种直流变压器也被称作 M2DAB（Modular 

Multilevel DAB）。M2DAB 电路继承了模块化多电平结构和 DAB 电路的优点，仅采用一

个高频变压器就能实现中低压侧的功率传输，但其缺点也和传统的 DAB 电路相类似，工

作时会存在较大的循环电流给输入侧回馈能量，造成额外的导通损耗，并且当原副边电压

增益比不为 1 时容易丢失零电压开关（Zero Voltage Switching，ZVS）[30]，受此限制，M2DAB

不适用于输入或者输出电压变化范围较大时的应用场合。 
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图 1-10 RMMC 变换器拓扑 

利用模块化多电平结构实现中低压直流变压器的另一种方式是将 MMC 和谐振型直

流变换器结合，如图 1-10 所示是文献[31]中提出的隔离型谐振 MMC 变换器（RMMC）。

对于其中的子模块采用的是移相调制的方式，为了调节谐振腔输入电压的大小，每个周期

内有若干个子模块工作在开关状态，其余子模块则保持电容常插入，这些插入的串联子模

块电容一方面参与和谐振电感的谐振，另外一方面维持自身的直流电压分量不变，起到隔

直的作用。RMMC 变换器能够实现较高的输入输出电压变比。该电路存在的问题在于，子

模块电容若要起到隔直的作用，其电容值往往较大，同时要实现和谐振电感的谐振，RMMC

其实几乎丧失了通过调节工作频率来调压的功能。并且由于每个开关周期只有一个子模块

发生开关动作，谐振腔输入电压的幅值等于子模块电容电压，远小于输入侧直流电压，所

以中压侧的电流应力非常高。 

综合而言，对于 MMC 和 DAB 的结合，已经有前人做了大量工作，M2DAB 具有其实

用价值但也存在明显的缺点。而对于 MMC 和谐振型变换器的结合，目前相关的研究仍旧

处在探索阶段，如何充分发挥 MMC 和谐振变换器的优势仍需进一步研究。 

 

1.4 本文的选题意义及主要研究内容 

为了适应可再生新能源的快速发展和直流配电网的需求，中低压直流变压器具有十分

重要的研究意义。本文基于目前中低压直流变压器的发展现状展开探讨，主流的两种中低

压直流变压器形式——功率模块级联型结构和模块化多电平结构都存在一定的技术问题。
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合适的均压均流方法对于功率模块级联型结构稳定可靠工作至关重要，同时如何进一步拓

展模块化多电平结构与直流变压器的结合也亟需深入研究。本文的主要研究内容基于以上

两个问题展开，具体如下： 

第一章主要围绕中低压直流变压器的研究背景展开，介绍了当前可再生新能源和直流

配电网的发展形势，阐释了对于中低压直流变压器研究的迫切需求。之后总结了中低压直

流变压器的研究现状，分析了目前主流的功率模块级联型和模块化多电平结构的直流变压

器存在的问题并指出了本文的研究方向。 

第二章针对输入并联输出串联（IPOS）的级联型 LLC 谐振变换器存在的问题进行了

分析，首先从变换器的效率优化出发提出了对级联型变换器的多个隔离变压器可采用磁集

成方案来减小变压器磁芯，提高变压器的窗口利用率，之后对于级联型 LLC 谐振型变换

器中存在的均流问题展开探讨，分析了电流不均现象产生的原因，并分别从模块间均流和

模块内均流两方面提出了解决方案，在不增加控制复杂度的前提下能够提升变换器的均流

性能，最后通过仿真和实验对所提出的变压器磁集成和均流策略进行了验证。 

第三章针对目前 MMC 和谐振型变换器结合并不完善的研究现状，提出了一种新的模

块化多电平谐振型（Modular Multilevel Resonant，MMR）DC/DC 变换器拓扑，并对拓扑

的工作原理、调制方式、子模块均压原理进行了分析，并提出了一种针对 MMR 的高压启

动策略，总结了 MMR 的特点及优势，最后通过仿真和实验对所提出拓扑的工作方式和实

用性进行了验证。 

第四章对本文的研究内容进行了总结，并对本课题之后的研究工作进行了展望。 
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第2章  IPOS 级联型 LLC 谐振变换器均流策略研究 

2.1 引言 

本章研究的 IPOS 级联型 LLC 谐振变换器适用于大电流输入高电压输出场合，例如分

布式光伏直流并网，如图 2-1 所示。由于采用了输入并联输出串联的级联型结构，每个级

联模块上的电流和电压应力都大大减小，因而可以利用导通电阻更低的低压功率器件，实

现更高的系统效率。 

 

图 2-1 IPOS 级联型 LLC 谐振变换器 

在并网应用中，电压在低压侧和中压侧通常均能保持稳定，直流变压器的结构可以应

用于此。通过使 LLC 谐振变换器定频工作在其谐振工作点附近，能够同时实现原边功率

器件的零电压开通（ZVS）和副边整流器件的零电流关断（ZCS），进而实现变换器更高的

效率和更小的电磁干扰（EMI）。 

在 IPOS 结构的变换器中，输入侧的均流和输出侧的均压是一个影响系统稳定和可靠

工作的关键因素，如 1.3.1 节分析可知，在总的传输功率一定时，输入电流/输出电压的均

衡决定了不同模块间的功率均衡。在级联式结构中为了实现功率均衡分配，一般的做法是

在输出侧增加均压控制环，或者在输入侧增加均流控制环。对于 PWM 变换器，额外的均

压/均流控制环通过解耦控制各个模块的占空比来维持功率均衡。而对于谐振变换器，则需

要控制各个模块的工作频率来均压/均流。一方面，均压/均流控制环需要相对较复杂的控

制策略，对于直流变压器反而变成了一种阻碍；另一方面，对于 LLC 谐振变换器，在其谐

振工作点运行可以得到最高的工作效率，若对各个模块的工作频率都进行调整可能会降低

系统效率。 

针对于所研究的 IPOS 级联型 LLC 谐振变换器，本文从变换器的效率考虑，采用磁集

成技术耦合变压器结构，减小了所用的变压器体积和损耗，提高系统效率。同时为了实现

级联型变换器电流的自动均衡，本文基于多相半桥 LLC 共无源阻抗[26]的方法，提出了一
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i1

i3
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种适用于多相全桥 LLC 自动均流的方法，通过无源的谐振腔耦合，实现了模块间的均流，

通过桥接电感和有源移相控制，进一步实现了模块内的均流。后文将基于 2-1 所示的双模

块 IPOS 级联型 LLC 谐振变换器电路结构和相关参数展开详细讨论。 

 

2.2 变压器磁集成研究 

通常 IPOS LLC 谐振变换器包含多个 DC/DC 模块，并且每个模块都需要一个独立的隔

离变压器。这些隔离变压器会占据整个变换器较大一部分的体积和损耗，因此在变换器中

隔离变压器的设计十分关键。对于变换器中多个相同功能的磁性元件，可以采用磁通量抵

消的方法来进行设计，本节对图 2-1 中的两隔离变压器进行分析。 

 

图 2-2 分立磁芯的变压器 

 

图 2-3 耦合磁芯的变压器 

  

(a) 分离磁芯等效磁路 (b) 耦合磁芯等效磁路 

图 2-4 变压器等效磁路 

为了便于对磁通量抵消的原理进行阐述，用图2-2来表示图2-1中的两个分立变压器。

从图中可知，当采用两个分立的磁芯来绕制变压器时，考虑两个模块工作状态相同，流经

i1 i2

Ф1
 

Ф2
 

Module 1 primary winding Module 2 primary winding

Ф
 

i1 i2

Module 1, module 2 primary windings
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变压器线圈中的电流 i1 和 i2 相等，所以两个磁芯中的磁通量 Φ1 和 Φ2 大小相等，磁芯体积

相同，因而两个变压器总的磁损是单个变压器的两倍。但同时从图中可以发现，当采用合

适的线圈绕制方式时，两变压器磁芯中的磁通量 Φ1 和 Φ2 按图示均朝顺时针方向，磁芯 1

和磁芯 2 中相邻磁柱中的磁通量大小相等方向相反，其实际等效磁通为零。为此可以将两

磁芯的磁中柱取消，用一个磁芯实现两个变压器的磁集成，如图 2-3 所示。 

为了分析采用耦合变压器之后磁芯中的磁通量的变化，图 2-4 所示分别是分立磁芯和

耦合磁芯的变压器等效磁路图。由图可知，在两个变压器工作状态相同时，线圈中的电流

相同决定了磁压 F1 和 F2 相等，同时磁阻 Rm1 和 Rm2 主要由磁芯气隙决定，所以： 

 1 2

1 2m m

F F

R R


 

  (2-1) 

可以得出： 

 1 2       (2-2) 

当采用了耦合磁芯后，耦合磁芯中的磁通量 Φ相比于分立磁芯中的磁通量 Φ1 和 Φ2 保

持不变，所以单位体积内的磁损不变，但一个耦合磁芯的体积要小于两个分立磁芯，所以

两变压器总的磁损减小。 

另外通过利用图 2-3 中的耦合磁芯，流经两变压器线圈的磁通量保持一致，因此根据

变压器副边电压和磁通量之间的关系可以得到： 

 1 2s s

d
v v n

dt


    (2-3) 

由式（2-3）可知，两个变压器副边电压可以自动均衡，从而经整流后的两模块输出电

压（Vo1 和 Vo2）也能达到均衡。 

 

2.3 模块间均流分析 

对于多模块变换器，让电流平均分布在各个模块中是保证系统热应力平均和稳定运行

的关键。当 IPOS 变换器采用了变压器磁集成的方法后，如图 2-2 所示，模块间的均流问

题变得尤为关键。为了简化分析，图 2-2 中两个模块中功率器件的门极信号可以视为相同，

不存在延时，基于此可以得到： 

 1 2

3 4

v v

v v


 

  (2-4) 
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图 2-5 具有耦合变压器的 IPOS LLC 谐振变换器 

 
图 2-6 IPOS LLC 谐振变换器等效电路 

当两个 LLC 模块的工作频率在其谐振频率时，可以根据基波近似（FHA），作出此时

变换器的等效电路如图 2-6 所示，其回路电压方程可以表示为： 

 

1
13 1 1

2
24 2 2

s

s

v
v i Z

n
v

v i Z
n

   

   


  (2-5) 

其中： 

 
1 1

1

2 2
2

1

1

r
r

r
r

Z j L
j C

Z j L
j C







  

  


  (2-6) 

根据式（2-4）（2-5）和（2-6），两个模块中谐振电流的相对关系可以得到： 

 
2

1 2 2

2 1
1

1

1

1

r
r

r
r

j L
i Z j C

i Z j L
j C








 


  (2-7) 
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Lr2

Cr2

Re2

i2

i4

Lm2 vs2/n

vs1/n

Z1

Z2
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从式（2-7）可以看出，模块间电流的不均主要归因于谐振电感或者谐振电容的元件参

数误差。如果考虑 Lr1 和 Cr1 均存在 5%的参数误差，可以以|ሺ݅ଵ െ ݅ଶሻ/݅ଶ|作为数值标准来

反映电流的相对不均衡程度。如图 2-7 所示是电流的相对不均衡误差随着谐振电感 Lr2 和

谐振电容 Cr2 的元件误差大小不同的变化曲线，其中 Lr 和 Cr 表示归一化的谐振电感和谐

振电容值。从图中可以看出，即使元件误差很小，均流误差也会变得非常大，当 Lr1=1.05Lr2

或 Cr1=1.05Cr2 时均流误差甚至能达到 100%。 

 

(a) 谐振电感差异造成的电流误差 

 

(b) 谐振电容差异造成的电流误差 

图 2-7 均流误差 

为了均衡不同模块间的电流，可以通过插入一谐振腔连线，使得两个模块的谐振电容

产生耦合，如图 2-8 所示，由于谐振腔阻抗共享，其电流不均会受到抑制。为了分析此时

两谐振腔的电流关系，可以作出图 2-8 的等效电路如图 2-9 所示，因为有短接线的存在，

可以得到电压约束： 
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 5 6v v   (2-8) 

同时，根据回路电压方程可得： 

 

1
15 1 1

2
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s
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n
v

v i j L
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



   
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   


  (2-9) 
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



 

 
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  (2-10) 

 

图 2-8 共享谐振电容的 IPOS LLC 谐振变换器 

 

图 2-9 共享谐振电容时的等效电路 

通过结合式（2-3），（2-4），（2-8），（2-9）和（2-10），可以得到此时两模块的谐振电

流关系为： 
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r
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  (2-11) 
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若仍然考虑 Lr1 和 Cr1 存在 5%的元件参数误差，可以做出谐振电流误差随元件参数误

差的变化曲线如图 2-10 所示。由图可知，两个模块的均流程度大幅度提高，即使是在最恶

劣的情况，电流不均衡误差也会不超过 5%，这在变换器实际工作时是可以接受的，因为

均流的根本原因是实现模块间的热应力平衡。在实际应用时通过选用参数误差更小的谐振

元件，均流误差可以进一步减小。 

 

(a) 谐振电感差异造成的电流误差 

 

(b) 谐振电容差异造成的电流误差 

图 2-10 均流误差 

 

2.4 模块内均流分析 

通过连接线共享谐振电容的方法能够平衡模块间的电流（i1 和 i2, i3 和 i4），但是在同

一个模块内的电流（i1 和 i3, i2和 i4）可能仍旧会存在差异，这是因为在连接线上会存在着

电流 i5，其大小可以表示为： 
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 5 1 3 4 2i i i i i      (2-12) 

所以电流 i5 正好反映了模块内部两桥臂电流（i1 和 i3, i2 和 i4）的差异大小。因此为了

抑制模块内电流的不均衡，也就是减小电流 i5，本节提出一种通过产生补偿电流来抵消 i5

的方法，来平衡模块内部电流。 

 

图 2-11 具有补偿电感的 IPOS LLC 谐振变换器 

 

(a) 门极信号和 H 桥输出电压 

 

(b) 谐振电流 

图 2-12 工作波形 
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如图 2-11 所示，可在 2.3 节所述的谐振腔连接线上，加入一补偿电感 Ls，通过合适的

门极信号延时控制，可以在补偿电感上产生补偿电流 icomp。为了分析补偿电流的产生原理，

这里不妨假设模块 1 的门极信号滞后于模块 2 的门极信号 Δt 时间，对应的门极电压及桥

臂电压波形如图 2-12 所示，此时在节点 1 和 3，2 和 4 之间将会产生一个窄脉冲电压 v13

和 v24。从波形上，电压 v12 实际落后 H 桥输出的方波电压 v13 90 度的相位，同时 v13 和 v24

幅值相同但相位相反，即： 

 12 34v v    (2-13) 

基于以上产生的窄脉冲电压 v13 和 v24，可利用其对谐振腔的作用，在补偿电感 Ls上产

生补偿电流。为了便于分析，可以作出 v13 和 v24 作用时的等效电路如图 2-13 所示。根据

2.2节分析，由于耦合磁芯变压器的存在使得两个变压器的原副边侧电压均相等，即 vs1=vs2，

故图 2-13 可以进一步简化为图 2-14。 

 

图 2-13 窄脉冲 v12、v34作用下的等效电路 

图 2-14 简化的等效电路 

分析此电路作用时可以忽略谐振电感电容上的元件参数误差，令： 

 

1 2

1 2
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r r r

r
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L L L

C C C

L C


 
  

 


 (2-14) 

可以推导出电感上的补偿电流与窄脉冲电压 v12 之间的关系： 

 
 
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 
  (2-15) 
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其中： 

 

2

2

1

,

2

rs

r r
s s

r r r r

L
H

L L L
j

L L




  
 

 
            

     
     

  (2-16) 

为了分析补偿电流 icomp 的特性，作出系数ܪሺ߱/߱௥	, ௥ሻ的波特图如图ܮ/௦ܮ 2-15 所示，

其中考虑了不同补偿电感 Ls 取值。可以发现，电流 icomp 的基波分量的相角总是滞后于电

压 v12 的相角 90 度。但同时从图 2-12 可知，电压 v12 的相角总是滞后于电流 i5 的相角 90

度。综合结果，补偿电流 icomp 的基波分量相角滞后电流 i5 的相角 180 度，也就是说，icomp

的基波分量和 i5 的相位相反，从而也就可以利用 icomp 的基波分量来抵消 i5。 

 

（a）幅频曲线 

 

（b）相频曲线 

图 2-15 系数 H 的频谱特性 

需要说明的是，在实际应用中，电流 i5 的方向取决于谐振元件参数的相对大小。基于
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图 2-9，式（2-11）和（2-12），可以推导出： 

 

2 1

1 2
5 1

2

1

1

r r

r r

r

r

C L

C L
i i

C

C


 


  (2-17) 

当ܥ௥ଶ ⁄௥ଵܥ ൐ ௥ଵܮ ⁄௥ଶܮ 时，电流 i5 的方向和图 2-11 中所示的方向相同，因此也就要求模

块 1 的门极信号要滞后于模块 2 的门极信号，和上述讨论结果一致。而当ܥ௥ଶ ⁄௥ଵܥ ൏ ௥ଵܮ ⁄௥ଶܮ

时，电流 i5 的方向和 2-11 中所示的方向相反，此时也就要求模块 1 的门极信号调整为超

前模块 2，从而产生和此时电流 i5 相位相反的补偿电流。 

在利用补偿电流 icomp 的基波分量时，同时需要对其高次谐波进行抑制，如图 2-15 所

示，如果补偿电感 Ls 的取值太小，icomp 的高次谐波的幅值就有可能比基波分量的幅值更

大，从而使电流产生畸变，增大电路中的损耗甚至让变换器无法正常运行。为了对高次谐

波进行抑制，根据上述分析，由于 v12 是窄脉冲电压，只包含有奇数次谐波分量，所以由

其产生的补偿电流 icomp 也只含有奇数次谐波分量。需要合理设计补偿电感 Ls 的值，来对

补偿电流的三次及更高次谐波加以限制，以不超过基波分量幅值作为限定标准，根据式（2-

15）可以得到约束条件： 
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r

L L
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    
    

    


   
 



  (2-18) 

通过求解式（2-18）可以得到： 

 
2

3s rL L   (2-19) 

尽管更大的 Ls 取值可能对高次谐波有更好的抑制作用，从图 2-15 可以看出。但是过

大的补偿电感无疑会降低前述 2.3 节中分析的模块间自动均流的效果，因为 Ls引入的较大

的阻抗将使得 v5 和 v6 不能再视作等电位。所以对 Ls的参数设计需要取折中，综合 Ls取值

在 2/3～1 倍 Lr比较合适。 

除了对 Ls 的取值设计，还需要对模块间的延时时间 Δt 进行合理设计来确保电流 i5 能

够被完全抵消。根据前述分析，产生的补偿电流 icomp 应该满足： 

   5comp ri i    (2-20) 
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݅௖௢௠௣ሺ߱௥ሻ可以通过式（2-15）得到，而 i5 表示为ߝ ∙ ݅ଵ，ߝ被定义为误差系数，可以通过

式（2-17）得到，从而可以推导出： 

    12
1

r
comp r

r r

v
i i

j L


 


     (2-21) 

其中ݒଵଶሺ߱௥ሻ是窄脉冲电压 v12的基波分量，所以根据傅立叶分解得到： 

    12

2 4
sin 90r i r

s

t
v V t

T
 




      (2-22) 

而 i1 由 LLC 谐振变换器的等效负载决定（FHA），如图 2-9 所示，有： 

  1
1

1 4
sin 90i r

e

i V t
R




      (2-23) 

结合式（2-21）、（2-22）和（2-23），可以得到： 

 
3

2

1 2
r r

e L

L L
t n

R R

 
      (2-24) 

其中 RL 表示的是变换器的实际负载，n 表示隔离变压器的匝比。从式（2-24）可知，

误差系数 ε越大，所需要的延时时间∆t 也越长。实际中，误差系数 ε取值通常在 0～5%，

因而只需要较短的∆t 就能够实现均流的效果。 

 

2.5 实验验证 

2.5.1 样机设计 

为了验证上述理论分析的正确性，作者在实验室搭建了一台 200kHz 3.6kW 的双模块

IPOS LLC 变换器样机，如图 2-16 所示。其主要工作参数如表 2-1 所示。 

 
图 2-16 双模块 IPOS LLC 样机实物图 
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表 2-1 双模块 IPOS LLC 样机主要参数 

参数 数值 单位 

开关频率 200 kHz 

输入电压 100 V 

输出电压 1200 V 

死区时间 150 ns 

变压器匝比 1:3 / 

谐振电容 216 (Cr1), 238 (Cr2) nF 

谐振电感 2.6 (Lr1), 2.8 (Lr2) μH 

励磁电感 25 μH 

补偿电感 1.8 μH 

该样机是以直流变压器的形式设计，工作在固定频率和固定电压增益下，为了灵活控

制开关时序，主控制器采用的 FPGA 控制。考虑到输入电压为 100V，单个模块的输入电

流有效值为 18A，由于 LLC 拓扑本身具有良好的软开关特性，这里为了平衡功率密度和

效率，选择开关频率为 200kHz，可以选用耐压 150V 的 MOSFET IRFP4568PBF 作为主功

率开关器件。而副边整流管由于需要承受高电压同时需要有尽可能小的导通损耗，这里选

择的是耐压 1200V 的碳化硅二极管 IDH20G120C5。 

 

图 2-17 PCB 平面变压器的绕线结构图 

谐振电感和变压器都采用的是平面 PCB 绕线的结构，为了在选定的工作频率下磁损最

小，其磁芯材料均采用 DMR95。为了进一步减小变压器的绕线的交流电阻损耗，同时也

为了减小变压器的漏感，变压器的绕线按照文献[32][33]所提出的模型进行设计。如图 2-

17 是所用平面变压器的绕线结构图，采用了耦合磁芯的方式来验证上述所提磁集成方法。

由于层数超过四层的 PCB 通常成本高昂，所以这里采用了三个四层的 PCB 叠加来作为变

压器绕组，每个 PCB 都有 4:4 的匝数比，原边线圈和副边线圈完全交叠以实现最小的层间

磁动势（MMF），原边三个 PCB 并联，副边三个 PCB 串联，所以整体变压器的原副匝比

为 4:12。 

4

4

4

4

4

4
PCB1

PCB2

PCB3

12P12S 12P12S

MMF

4

4

4

4

4

4

2ipri
2ipri
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（a）耦合磁芯 

 

（b）分立磁芯 

图 2-18 变压器 2D 有限元仿真结果 

图 2-18 所示是根据所设计的 PCB 平面变压器结构进行的 2D 有限元仿真，（a）是采用

耦合磁芯的仿真结果，其中两变压器线圈在绕在同一个磁芯上，（b）是采用分立磁芯的仿

真结果，一组线圈对应一个分立磁芯，其磁芯参数一致。仿真结果显示线圈层间的磁动势

（MMF）非常小，同时通过对比可以发现，耦合磁芯和分离磁芯中的磁场分布几乎完全相

同，采用耦合磁芯并不会增加磁芯中的磁通密度，也就是说，在相同工况下，两者单位体

积的损耗相同，而耦合磁芯的体积比起分立的两个磁芯要大大减小。基于以上设计，变压

器实际测量漏感从原边侧为 50nH，由于非常小所以在实验中可以忽略其影响。 

基于上述理论分析均流方法的实现，实际流经补偿电感的电流会非常小，所以在补偿

电感上的损耗也会非常小。这里可以选用贴片式电感 SRP7050TA-1R8M 来实现。经过设

计样机整体的功率密度大约为 33W/in3。 

 

2.5.2 实验结果分析 

图 2-19 所示是在输入电压 50V，输出电压 600V，输出功率 600W 条件下，验证模块

间电流均流效果的实验波形,其中 v13 和 v24 分别是两个模块谐振腔的原边输入波形，i1 和 i2

分别表示流经谐振电感 Lr1 和 Lr2 的电流。当两个模块的谐振电容无连接独立工作时，i1 和

i2 之间有接近 30%的电流不均衡误差存在，如图 2-19（a）所示。而当两模块的谐振电容通

过补偿电感连接在一起后，流经两谐振电感 Lr1 和 Lr2 的电流几乎完全相等，误差几乎被消

除，如图 2-19（b）所示。 
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(a)谐振电容无连接 (b)谐振电容有连接 

图 2-19 模块间均流波形 

图 2-20 是在输入电压 100V，输出电压 1200V，输出功率 2.4kW 条件下，验证在不同

延时时间下模块内电流均流效果的实验波形，其中 i3 和 i4分别表示流经谐振电容 Cr1 和 Cr2

的电流。随着延时时间 Δt 从 0 逐渐增加到 40ns，模块内流经两桥臂的电流差异也是逐渐

减小，最终误差减小接近于零，验证了所提出的理论方法。同时，当 Δt 为 40ns 时，流经

补偿电感 Ls 的电流波形如图 2-21 所示，可以发现，当补偿电流 icomp 和电流 i5 抵消后，实

际流经的电感 Ls的电流非常小，这也和上述理论相符。 

 

(a) Δt = 0 

 

(b) Δt = 20ns 
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(c) Δt = 40ns 

图 2-20 不同延时 Δt 下模块内均流波形 

图 2-21 流经补偿电感 Ls的电流波形 图 2-22 3.6kW 满载波形 

图 2-22 是额定 100V 输入，1200V 输出，3.6kW 满载时的谐振腔电流电压波形，两个

模块均能够实现零电压开通（ZVS）。图 2-23 是测试样机在不同负载下时的归一化的效率

曲线，同时为了观察变压器磁芯集成的效果，使用相同磁芯的单模块 LLC 样机的效率曲

线也绘制在图2-23中。所搭建的 IPOS LLC变换器样机在2.4kW负载时有峰值效率97.5%，

在 3.6kW 满载时效率为 96.5%。通过对比可以发现，采用磁芯集成的变压器后，在负载变

化范围内双模块样机的效率均比单模块样机高，验证了磁芯集成的效果。 

基于实验结果，这里通过理论计算，对样机在 3.6kW 满载条件下的损耗分布进行了分

析，其结果如图 2-24 所示。采用耦合磁芯后，变压器的磁芯损耗占总损耗相对而言较小。

主要的损耗还是分布在功率器件的导通损耗和关断损耗上，这是因为使用了硅器件，工作

在 200kHz 工作频率下，开关损耗占比较高。所以若采用导通电阻和高频性能更好的 SiC

或者 GaN 器件，变换器效率可能会进一步提高。 
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图 2-23 归一化效率曲线 

 

图 2-24 满载工作时损耗分析 

 

2.6 本章小结 

本章主要围绕 IPOS 级联型 LLC 谐振变换器存在的问题进行研究，首先针对效率优化

提出了采用耦合变压器的方式来减小磁芯损耗，之后主要从模块间均流和模块内均流两个

方面对均流问题进行了分析同时提出了均流策略。 

针对变压器磁耦合，本章通过分析使用分立磁芯时的磁路，提出了通过合理改变变压

器线圈的绕制方式，能够让两个分立变压器的部分磁路相互抵消而不改变剩余磁路的状态，
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从而实现磁芯耦合，降低变压器损耗，之后又通过等效磁路的方式进行了理论推导。 

针对 IPOS 结构中两个 LLC 模块间的均流问题，本章对 IPOS 结构模块间不均流的原

因进行了分析，借助等效电路，推导出电流和谐振元件参数值的关系，结论表明谐振元件

参数误差是造成电流失衡的根本原因。之后提出一种共享谐振电容的方法，从硬件上让谐

振阻抗解耦，极大降低了谐振参数误差的影响，让模块间的电流能够达到自动均衡。 

然而对于全桥 LLC 谐振模块，其模块内部的桥臂电流也可能存在不均。本章分析了

模块内部桥臂电流不均产生的原因，并提出了利用补偿电感和模块间的微小延时，产生补

偿电流进而抵消不均电流的方法，对于补偿电流如何产生建立了电路模型，进行理论推导，

确定了补偿电感的具体选取方案，并对补偿电流的方向及大小如何控制做了详细分析。本

章的最后通过搭建实验样机，验证了上述理论分析的有效可行。 

本章的分析都是基于 IPOS 结构的谐振变换器，级联型的结构保证了其可以适应大电

流和高电压，并且为了确保其效率最大化，需要其中的各个模块都工作在谐振工作点附近，

对频率范围的限定也就限制了其最适合对输入/输出电压变化范围要求不高的应用场合。

而为了得到更加优良的电压适应特性，下一章节将提出一种新的谐振型中低压直流变压器

拓扑，并将对其工作原理进行具体分析。 
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第3章 模块化多电平谐振型 DC/DC 变换器研究 

3.1 引言 

对于输入电压变化较大的中/低压场合，如海底探测供电等，需要将输入 9～15kV 变

化的中压变换为 750V 稳定输出的低压。就谐振型直流变换器而言，相比于使用输入串联

输出并联（ISOP）的多模块级联型结构，使用单隔离变压器的 DC/DC 变换器更具有优势，

因为单隔离变压器磁芯的工作磁密与多模块级联结构的变压器相同，磁芯截面积相同，磁

芯体积的增加仅仅是由于线圈匝比要求而增加的窗口面积，同时从绝缘电压的角度考虑级

联型模块变压器和单隔离变压器相同，所以就磁芯体积、效率和功率密度单隔离变压器

DC/DC 变换器更具优势。同时对于谐振型 ISOP 结构，通过调节频率使谐振变换器适应输

入/输出电压的变化具有一定的局限，因为宽电压调整范围意味着宽频率变化，当频率远离

谐振频率时，产生的循环电流会增加导通损耗，部分器件可能会丢失软开关，降低效率，

且为了适应宽频率范围，无源元件的体积一般较大。 

为了克服谐振 ISOP 变换器在实际应用中存在的上述问题，本章将传统的模块化多电

平（MMC）结构和 LLC 谐振型变换器相结合，提出了一种新的模块化多电平谐振变换器

（MMR），如图 3-1 所示，其继承了 MMC 能承受高压、具有容错性和 LLC 高效率的优

点，相应的调制和控制方式将在本章后文给出。为了验证拓扑分析的准确性，本章在最后

给出了具体的仿真分析和初步实验结果。 

 

图 3-1 MMR 直流变换器拓扑结构 
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3.2 MMR 工作原理 

3.2.1 拓扑及工作模态分析 

如图 3-2 所示，本章所研究的 MMR 拓扑可以从传统的 LLC 变换器拓扑拓展得到：

1、将 LLC 的桥臂开关管替换成多个串联的 MMC 子模块；2、将 LLC 的谐振电感分为两

个电感，参与谐振的同时充当 MMC 的桥臂电感。由于在原边侧采用多个串联的子模块结

构，MMR 能够承受输入的中压，同时将谐振电感分离，插入到桥臂中充当桥臂电感，此

电感参与谐振的同时可以起到在桥臂上抑制由子模块切进切出而引起的直流环流冲击。 

 
图 3-2 MMR 拓扑的导出 

对于 MMR 桥臂中的子模块，采用的是半桥结构如图 3-1 中所示，其工作方式同传统

的 MMC 相同，当子模块中的上管（开关管或二极管）导通时，子模块电容嵌入到相应桥

臂中，子模块对外输出电容电压，桥臂电流同时给子模块电容充放电。当子模块中的下管

（开关管或二极管）导通时，子模块电容从相应桥臂中被旁路，子模块输出低电压，子模

块电容电压不受影响。另外，相比于谐振腔电容，模块电容的取值大得多，当其被插入电

路时，对于正常的谐振过程几乎没有影响，所以为了便于后文分析中，子模块电容插入时

其电压都被视作直流恒定值。 

 

图 3-3 MMR 的桥臂电压和桥臂电流参数 
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对于 MMR 的谐振腔，其谐振电容 Cr和励磁电感 Lm 和传统的 LLC 变换器一致，但是

其等效的谐振电感 Lr 是由两个桥臂电感 L 并联而成。为了分析桥臂的工作电压和电流状

态，考虑 MMR 变换器工作时的具体参数如图 3-3 所示。和传统的 MMC 结构一样[34]，

MMR 在工作时其桥臂电流包含两部分：直流循环电流 iz 和交流电流 ia，其中交流电流分

量 ia 是谐振电流 ir的一半，所以其上下桥臂电流 ip 和 in 可以表示为： 

 2

2

r
p z

r
n z

i
i i

i
i i

  

   


  (3-1) 

那么 p，n 两点之间的电压差可以表示为： 

 
 

1 2 2
p n z

pn L L

d i i di
v v v L L

dt dt


      (3-2) 

由于 iz本质上是桥臂的直流环流，所以 vpn 实际近似为 0，可以认为图 3-3 中的 p 点和

n 点虚短，而对于谐振腔的交流回路，两桥臂电感并联工作： 

 
2r

L
L    (3-3) 

由上述分析可知，此时上下桥臂电压 varm1 和 varm2 之和即为输入电压 Vi： 

 1 2i arm armV v v    (3-4) 

此时谐振腔的输入电压可以表示为： 

 2 12 2
i i

p n arm arm

V V
v v v v       (3-5) 

由式（3-5）可知，谐振腔的输入电压除了直接受直流侧输入电压 Vi 的影响，桥臂电压

varm1 和 varm2 也可以作为额外的一个自由度来调节谐振腔的输入，所以 MMR 的输出除了

通过频率调节，也可以通过桥臂电压 varm1 和 varm2 调节，从而扩大其电压调整率。针对桥

臂电压 varm1 和 varm2 的调制将在下节详细讨论。 

 

3.2.2 调制方式 

以 arm2（下桥臂）为例对桥臂电压的调制进行分析，如图 3-4 所示是下桥臂子模块

SM 21～SM 2N 的门极驱动信号波形 g21～g2N和对应的桥臂电压波形 varm2。为了减小子模

块切入切出过程中的 dv/dt，桥臂电压采用了阶梯波的调制方式，即门极信号 g21～g2N均为

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 模块化多电平谐振型 DC/DC 变换器研究 

32 

占空比为 50%的方波，但是在任意两相邻门极信号之间都存在 θ角度的移相角，考虑每个

子模块电容电压均衡的状态下，受此门极信号控制产生的桥臂电压 varm2 波形为一多电平

阶梯波，其幅值变化为 0～Vi。当 θ角度比较小时，此时桥臂电压可以视作准方波。 

 

图 3-4 MMR 下桥臂门极驱动信号和桥臂电压波形 

 

 

图 3-5 MMR 的桥臂电压，谐振腔输入电压，谐振电流和励磁电流波形 

对于上桥臂的桥臂电压分析可以采用门极信号互补对称的方法得到，如图 3-5 所示是

两桥臂电压的波形。在电路工作的任意时刻，其桥臂支路中都有 N 个子模块电容插入，所

以每个子模块的稳态电压满足 vc=Vi/N。根据前述分析式（3-5）可以得到谐振腔输入 vp 的

波形。就谐振腔的工作方式而言，MMR 和传统的 LLC 变换器一致，其谐振电流波形 ir和

励磁电流波形 im 也可以类比 LLC 得到，MMR 工作在开关频率等于谐振频率时的电流波

形也在图 3-5 所示中给出。 
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图 3-6 MMR 桥臂电压幅度调制方式 

由上述分析可知，通过统一调节所有子模块电容的切入和切出，可以使得桥臂电压

varm1 和 varm2 在 0～Vi 之间变化。但实际子模块的工作状态可以作为一个新的自由度，来控

制桥臂电压 varm1 和 varm2 的幅值变化，从而可以使得 MMR 的输入电压可以在更宽范围内

变化，而输入给谐振腔的电压范围波动很小。这里提出一种新的调制方式，和图 3-4 所示

调制方式不同，图 3-6 所示是改变了 MMR 下桥臂中 K 个子模块的工作方式后的门极驱动

和桥臂电压波形，其中被选中的 K 个子模块的门极驱动不再是半周期高低电平对称的工

作方式，而是在一个开关周期内被选为常高，在当前周期内，此 K 个子模块电容保持插入

桥臂中的状态。对于上桥臂，也采用相同的调制方式对选中的 K 个子模块进行调制，其他

子模块工作在原本的互补导通状态。因而对于整个桥臂支路，在任意时刻都有 N+K 个等

效子模块电容插入到电路，有： 

  1 2arm arm c iv v N K v V     (3-6) 

 

图 3-7 MMR K 值调制下桥臂电压和谐振腔输入电压波形 
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根据式(3-6)，每个子模块电容电压可表示为 vc=Vi/(N+K)。而对于桥臂电压，其电压范

围则变化为 Kvc～Nvc，如图 3-6 所示，varm2 此时包含直流偏置和交流分量，交流分量的幅

值为(N-K) vc = Vi (N-K)/(N+K)。 

由于上桥臂采用和下桥臂相同的调制方式，上桥臂的桥臂电压波形在图 3-7 中给出，

其直流分量和下桥臂一致，交流分量则与下桥臂对称。由式（3-5）可以推导出此时谐振腔

的输入电压幅值为： 

 
2

i
p

VN K
v

N K





 (3-7) 

由式（3-7）可知谐振腔的输入电压可以受到 K 值的调控，随着 K 值的增加，更多的

子模块电容处在常插入的工作模式，对应的桥臂电压交流幅值减小，谐振腔输入电压的幅

值也减小。当 K 取值为 0 时，此时所有的子模块都处在互补导通的模式，与前述分析的无

K 调制的工作模式重合，此时谐振腔输入电压幅值最大为 Vi/2。 

 

图 3-8 MMR 的稳态等效电路 

引入 K 调制的自由度后，MMR 的电压调整范围可显著拓展，比如能让变换器适应更

宽范围的电压输入。考虑 MMR 稳态工作时的基波等效电路（FHA）如图 3-8 所示，其中

vp1 是谐振腔输入电压 vp 的基波分量，Re是负载等效到变压器原边侧的电阻，vR1 是等效电

阻 Re上的电压，变换器输出电压 vo 满足： 

 1 1o R pv v v   (3-8) 

其中||vR1||和||vp||分别表示电压 vR1 和 vp1 的幅值。为了实现对输出电压的控制，除了可

以控制变换器的工作频率外，也可以控制谐振腔的输入电压 vp1 的幅值。由图 3-8 可知，

当输入电压发生宽范围变化时，可以通过调制 K 值，能够使谐振腔输入电压 vp1 的幅值相

对稳定不变，而由式（3-8）可知，输出电压 vo 也能维持近似稳定，所以 MMR 谐振腔能

够始终保持工作在谐振频率点附近，在输入电压全变化范围内都能维持较高的效率。 

所提出的调制方式另一优点是可以利用更少的子模块个数来承受更高的输入侧电压。

vR1vp1

Lr=L/2ir
Cr

Lm

im

Re

   1 sin
2p i s

N K
v V t

N K




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由上述讨论可知，当加入了 K 值调制时，每个子模块电容承受的稳态电压为 Vi/(N+K)，相

比于传统的所有子模块完全切入/切出的调制，其子模块电容承受的稳态电压为 Vi/N，子

模块电容工作时所要求的耐压其实是降低的。也就是说，考虑子模块电容承受电压相同，

那么加入 K 值调制之后，只需要更少的子模块个数，就能够承受相同的高压输入。这里以

一个输入 9～15kV，输出 750V 的 MMR 变换器为例进行说明，原边侧的子模块中开关器

件都采用 1200V 碳化硅 MOSFET，子模块电容考虑一定的安全裕量，设计其正常工作耐

压为 750VDC，那么对于不同调制方式下所要求的子模块个数可以作以下计算： 

1）在传统的全切入/切出调制方式下：当输入电压为 15kV 时，单个桥臂子模块个数

为 N=15000/750=20 个； 

2）在 K 值调制方式下：输入电压相同，若考虑 K=4，那么单个桥臂子模块个数为

N=15000/750-4=16 个，由此可知上、下桥臂子模块总数减少了 8 个。 

 

3.2.3 增益特性 

由于 MMR 与 LLC 是通过相同形式的谐振腔传输功率，如图 3-8 可得到谐振腔输入

输出的增益比： 

 
2 2

2 2

1

1 1 1
1

o

p
r r r

n
m m n r e n

nV

v L L L
f

L L f C R f


   
      

   

  (3-9) 

其中 fn 为对 Lr和 Cr 的谐振频率 fr取归一化的工作频率，即 fn = fs/fr 。 

 

图 3-9 MMR 增益曲线 

考虑到谐振腔输入电压 vp 在实际工作中受到 K 值调制，结合式（3-7）可得到 MMR
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变换器的输入输出增益比： 
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1
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  (3-10) 

为了便于分析，这里结合前述的额定输入 9～15kV，额定输出输出 750V 的 MMR 变

换器为例，考虑满载 200kW 输出，取 N=16，K 分别为 0，1，2，3，4，作出 MMR 的增

益曲线如图 3-9 所示。 

当加入 K 值调制之后，MMR 相比于 LLC，其增益变化范围可以大幅度扩大，但工作

频率改变却很小。由图 3-9 可知，若限定 MMR 的工作频率 fn 的范围在 0.75～1.25，通过

调制 K 值，MMR 的输入输出增益比可以覆盖到 0.54～1.07。若只是让 MMR 工作在 LLC

类似的状态，即 K=0，此时电路的输入输出增益比只有 0.9～1.07。由于 MMR 能够让谐振

变换器在输入或输出电压大幅改变时始终工作在谐振频率附近，所以能够充分发挥谐振变

换器在谐振频率附近效率高的特点。 

 

3.2.4 级联子模块均压原理分析 

为了保证 MMR 变换器的正常工作，需要对桥臂中各子模块电容进行均压控制。对于

每个子模块电容，当子模块上管导通时，子模块电容插入到桥臂中，桥臂电流流经该电容

并对其充放电，其稳态电压发生动态改变；而当子模块下管导通时，模块电容被下管旁路，

桥臂电流不流经该电容，电容电压在此期间也不发生改变。对子模块电容的电压控制，其

实就是对子模块电容在插入期间，流经的桥臂电流对时间积分而产生的净电荷进行控制。 

 

图 3-10 第 k 个子模块电容的充放电过程 

本章中采用的均压方法是文献[35]中提出的针对模块化多电平直流变压器的均压方案，

不过控制对象变成了 MMR。为了便于分析，在此先以桥臂中一个子模块的充放电过程为

例进行分析，如图 3-10 所示是一个子模块 k 在一个工作周期内对应的门极驱动信号 gk 和

流经子模块的桥臂电流 iarm的波形，一个开关周期内子模块电容的电荷净变化量为： 

    
0k armQ g i d t


     (3-11) 

 

gk gk

iarm

π 

ωt 

ωt 
ΔQ(gk)
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图 3-11 4 个相位不同的子模块对应不同的充放电电荷 

根据前述分析，在梯形波的调制方式下，桥臂中各子模块工作时存在小的相位差，若

以桥臂中有 4 个子模块工作为例进行分析，如图 3-11 所示，g1～g4 表示四个子模块的门极

驱动信号，在其各自导通时间内，对应的子模块电容电荷净变化量不同，所以四个子模块

电容在一个开关周期内会有充放电的差异：∆ܳሺ݃ସሻ ൐ ∆ܳሺ ଵ݃ሻ ൐ 0 ൐ ∆ܳሺ݃ଷሻ ൐ ∆ܳሺ݃ଶሻ，此

充放电差异本质上是由各子模块工作时门极驱动信号的相位不同决定的。所以若门极驱动

信号的相位一直不变，那么各子模块对应的单周期电荷净变化量也不发生变化，子模块电

容电压就会发散。 

 

图 3-12 子模块均压控制框图 

图 3-12 是子模块均压的控制框图。考虑一个桥臂中有 N 个子模块，vc1~vcN 是分别是

采样得到的 N 个子模块电容电压，首先根据相对大小对这 N 个电压值进行排序，同时根

据当前周期电压采样值和上个周期电压采样值计算 N 个子模块电容电压变化量 Δvci= vci – 

vci_pre，其中 vci_pre表示上一周期的子模块电容电压采样值，对 N 个电容电压变化量也进行

排序。之后根据两组信号排序结果执行门极信号分配：将 Δvc较大的门极信号分配给 vc较
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小的子模块，同时将 Δvc较小的门极信号分配给 vc较大的子模块。若此均压控制每周期执

行一次，那么理论上子模块电容电压平均所需要的开关周期至少为 N，因为一个子模块至

少需要 N 个周期才会被分配到所有的门极信号。 

 

图 3-13 常通模块的充放电 

对于加入 K 值调制之后的情况，此均压方法依旧适用，若考虑一子模块 j 处于被选为

常通的工作状态，其工作波形如图 3-13 所示，和正常互补导通的子模块不同，常通子模块

的充放电时限变为了整个开关周期，即： 

    
2

0j armQ g i d t


     (3-12) 

由图 3-13 可知，常通子模块电容在一个开关周期内净电荷变化量一定大于零，也就

是一定会被充电，并且其充电的电荷量高于正常互补导通的子模块。由前述的分析可知，

桥臂电流 iarm 实际上包含了直流环流 iz 和交流分量 ir/2，其中交流分量在一个开关周期内

积分的净电荷为零，所以直流环流 iz提供了所有的充电电荷。所以对于常通子模块，其净

电荷变化量为∆ܳ൫݃௝൯ ൌ ݅௭ ௦ܶ，Ts表示开关周期时间。当常通子模块的门极信号也加入到均

压控制排序中，其一直处在 Δvcmax的位置，作为充电量最大的门极信号加入，但是并不会

使排序结果出错，因而整个排序控制也维持正常工作。由于子模块在常通插入时，其充电

量较大，相比于正常互补导通模式，电压纹波会增加，但在子模块电容值较大时，此纹波

增加在可容许范围之内，不会影响变换器正常工作。 

 

3.2.5 高压启动策略 

由于 MMR 的原边通常承受着输入的高电压，在实际应用场合中不可避免面临着高压

启动的问题，而对于 MMR 的高压启动，可以分为两方面考虑：一方面是 MMR 桥臂子模

块电容的预充电问题，另一方面是 MMR 输出电压建立的问题。 

由于 MMR 的原边侧和 MMC 结构相同，所以 MMC 中的预充电方法具有一定的借鉴

意义。在 MMC 中，子模块电容的预充电主要可分为他励和自励两种方式，他励预充电策

略[36]用在高压大规模系统中，通过一个一个选择子模块，辅助电源设备成本高昂，操作复
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杂，充电时间长；自励预充电不需要辅助电压源，子模块电容直接从输入侧高压取电，需

要较复杂的控制程序，轮换选择子模块并精确控制各个子模块电容的充电时间。 

对于 MMR 的输出电压建立，因为 MMR 和 LLC 变换器一样通过谐振腔来传输功率，

若直接采用谐振频率启动，谐振腔的阻抗非常小，谐振腔电流的过应力十分严重[37]。一般

实际工程中针对 LLC 的启动采用的是高频启动控制，启动时将 LLC 的工作频率推到极高，

随着输出电压慢慢上升，工作频率逐渐衰减到稳定工作频率，该方法实现简单，但是启动

过程存在时间较长，副边整流管丢失 ZCS，变压器磁芯损耗增加等问题。 

基于前述章节对 MMR 调制方式的分析，这里结合 K 值调制，提出一种针对 MMR 的

高压启动策略，一方面避免了子模块电容长时间的预充电过程，另一方面实现输出电压快

速建立同时开关频率维持稳定，降低启动过程的损耗。该方法的基本思路是：从所有子模

块电容全插入（K=N）的初始状态，同时对上下两个桥臂逐步增加开关动作的子模块个数

（K 逐步减小），从而逐步改变各桥臂电压和谐振腔输入电压的幅度，同时实现对子模块

电容的充电和提升输出电压。 

 

图 3-14 MMR 高压启动策略 

如图 3-14 是 MMR 高压启动时桥臂电压 varm1、varm2 和谐振腔输入电压 vp 的变化示意

图，其中分别作出了 K=N，K=N-1 和正常工作时 K 值调制的工作波形。启动之初的电压

波形如虚线所示，由于输入侧高电压 Vi的存在，桥臂中每个子模块电容都通过上管开关管

的反并二极管充电，此时桥臂中所有的子模块电容都插入，从 K 值调制的角度也就是 K=N

的情况，上桥臂和下桥臂电压 varm1 和 varm2 都维持在 Vi/2，由式（3-5）分析可知此时 MMR

谐振腔输入电压 vp 为零，谐振电流 ir 为零，没有功率传输到输出侧，所以输出电压 Vo 为

零。 

下一步，上下桥臂中的各一个子模块执行开关动作，如蓝线所表示，此时 K=N-1，varm1

varm1

varm2

Vi/2

Vi/2

vp

 2

K = N
K = N - 1

K 

SM 11

SM 1N

SM 11

SM 1N

L

L

varm1

varm2

SM 12

SM 12

Vi

g
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和 varm2 产生一个阶梯的方波，由式（3-5）分析知此时 MMR 谐振腔输入电压 vp 从 0 变化

为幅值为 Vi/(4N-2)的方波，MMR 谐振腔中产生谐振电流 ir，输出电压 Vo 从 0 开始上升。 

之后的过程，随着桥臂中执行开关动作的子模块数目逐步增加，即 K 值逐渐减小，子

模块电容上的电压逐渐增加，同时谐振腔输入电压 vp 逐步变大，谐振电流 ir逐步变大，输

出电压 Vo 逐步上升至额定值，在此过程中开关频率 fs 可以维持不变，由于谐振腔输入电

压 vp 是一步一步阶梯式上升，所以对于谐振腔产生的电流过冲也会被限定至较小。 

 

3.3 仿真验证 

为了验证本章提出的拓扑及其工作方式的可行性，在此基于图 3-1 所示的结构，在

PLECS 软件环境下搭建了 30kW 的 MMR 仿真模型，原边输入电压为 3kV，4.2kV 和 6kV，

副边输出电压为 750V，开关管选取 1200V 碳化硅 MOS 器件，考虑器件开关损耗和导通

损耗的折中，谐振腔的谐振频率设置为 10kHz。为了给子模块留一定安全裕量工作，每个

子模块电容最大工作电压设定为 750V，那么当 MMR 工作在最大输入电压 6kV 时，桥臂

支路中同时插入的子模块个数（N+K）应不小于 8 个，这里选择上下桥臂子模块的个数分

别为 6 个，调制 K=0 时对应输入为 3kV 的情况，调制 K=1 时对应输入为 4.2kV 的情况，

调制 K=2 时对应输入为 6kV 的情况。工作移相角设为开关周期 Ts的 1%。MMR 仿真模型

的详细参数如表 3-1 所示。 

表 3-1 双模块 IPOS LLC 样机主要参数 

电路参数 符号 值 

输入电压 Vi 3kV, 4.2kV, 6kV 

输出电压 Vo 750V 

额定输出功率 Po 30kW 

上/下桥臂子模块个数 N 6 

桥臂电感 L 240μH 

谐振电容 Cr 1.6μF 

励磁电感 Lm 5mH 

变压器匝比 n : 1 2 : 1 

输入电容 Ci 300μF 

输出电容 Co 600μF 

如图 3-15 所示分别是仿真模型在输入电压为 3kV，4.2kV 和 6kV 时对应的稳态工作

波形，工作频率均为 10kHz，输出电压稳定在 750V，输出功率为额定 30kW。图 3-15(a)所
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示输入电压 Vi为 3kV，此时调制 K=0，所有的子模块工作在正常开关状态，桥臂电压 varm1

和 varm2 在 0～3000V 之间变化，谐振腔输入电压 vp 在-1500V～1500V 之间变化；图 3-15(b)

所示输入电压 Vi 为 4.2kV，此时调制 K=1，上下桥臂中各有一个子模块工作在常通状态，

其余子模块工作在正常开关状态，桥臂电压 varm1 和 varm2 在 600V～3600V 之间变化，而谐

振腔输入电压 vp依旧维持在-1500V～1500V 之间变化；图 3-15(c)所示输入电压 Vi为 6kV，

此时调制 K=2，上下桥臂中各有两个子模块工作在常通状态，区域子模块工作在正常开关

状态，桥臂电压 varm1 和 varm2 在 1500V～4500V 之间变化，谐振腔输入电压 vp 同样维持在

-1500V～1500V。 

 

（a）Vi = 3kV，K = 0，Vo = 750V 

 

（b）Vi = 4.2kV，K = 1，Vo = 750V 
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（c）Vi = 6kV，K = 2，Vo = 750V 

图 3-15 MMR 稳态仿真波形 

在三种不同输入电压的情况下，谐振腔输入电压 vp 能够几乎维持不变，所以后级谐振

腔可以一直稳定工作在谐振频率点，保证了 MMR 能够高效地传输功率。同时图 3-15 也

展示了 K=0，K=1，K=2 时 MMR 子模块电容的均压波形，加入 K 调制之后均压控制依旧

能够有效作用，但加入 K 后子模块电容电压纹波会增加，但电容纹波电压最大仅为 7.5%，

不会对 MMR 正常工作产生影响。仿真波形和前述理论分析一致，证明了 MMR 变换器工

作的可行性。 

图 3-16 所示是 MMR 在不同的启动方式下的工作波形，在启动过程中 MMR 的开关

频率保持为 2 倍的谐振频率工作。图 3-16(a)给出了 MMR 在前述章节讨论的高压启动控制

下的谐振腔电压、电流、输出电压和子模块电压的工作波形，作为对比图 3-16(b)给出了 

 

（a）调制 K 高压启动 
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（b）直接启动 

图 3-16 MMR 启动仿真波形 

MMR 直接启动的仿真波形。由仿真结果可知，采用高压启动策略之后，谐振腔的电压电

流、输出电压均呈阶梯式上升，相比于直接启动，电压、电流的过冲都大幅减小。同时

对于子模块电容，采用高压启动控制后，电容电压也能够阶梯式上升，电压应力大为减

小。 

 

3.4 实验验证 

表 3-2 MMR 实验样机工作参数 

电路参数 符号 值 

输入电压 Vi 300V, 420V, 600V 

输出电压 Vo 150V 

额定输出功率 Po 1.5kW 

上/下桥臂子模块个数 N 6 

桥臂电感 L 240μH 

谐振电容 Cr 1.6μF 

励磁电感 Lm 5mH 

漏感 Lk 18μH 

输入电容 Ci 30μF 

输出电容 Co 720μF 

为了进一步验证所提出的 MMR 拓扑及其调制方式的可行性，作者在实验室搭建了一

台非隔离 MMR 变换器样机，其样机结构与图 3-1 基本一致，只是变压器采用原边励磁电
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感代替，输入侧采用半桥结构，输出侧采用全桥二极管整流，谐振频率设计为 10kHz，不

同门极信号之间的移相角为 1μs，子模块上下管的死区时间为 500ns，该样机的主要工作参

数如表 3-2 所示。 

 

图 3-17 样机实物图 

 

图 3-18 系统控制框图 

图 3-17 给出了样机实物图，其中包含了样机整体，子模块电路和中央控制器部分。子

模块中采用的 Cree 的 1200V 碳化硅 MOS C2M0040120D 作为功率开关管，采用

FPGA(EP1C3T100)作为子模块控制器，调控子模块电容电压采样、与中央控制器通信以及

输出 PWM 信号。中央控制器主要由 FPGA(EP3C25Q240C7)和 DSP(TMS320F28377)组成，

其中 DSP 负责和上位机通信以及采样输出电压进行闭环控制，FPGA 则主要负责和各子模

块进行通信，检测子模块工作状态、完成子模块均压控制里的电压排序、生成并分配 PWM

信号。子模块控制器通过光纤和中央控制器进行通信，子模块电容电压及子模块工作状态

每个开关周期都被发送到中央控制器的 FPGA 中，中央控制器 FPGA 首先根据子模块的状

DSP
TMS320F28377

1. 闭环控制
2. 和PC通信

FPGA Cyclone III
EP3C25Q240

1. 状态控制
2. 均压排序
3.分配PWM信号
4. 故障保护

1. PWM输出

SM 1 Controller

中央控制器

SM N Controller

Fiber Tx

Fiber Rx 2. 电压采样

1. PWM输出

2. 电压采样

FPGA Cyclone I
EP1C3T100

fs

K

PWM

状态和电压

Fiber Tx

Fiber Rx

PWM

状态和电压
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态以及电压数据来判断电路是否正常，若电路发生异常则采取相应的保护措施，若一切正

常，则开始进行均压算法的排序工作，然后根据排序结果将生成的 PWM 信号分配给对应

的模块。整个系统的控制框图如图 3-18 所示。 

图 3-19 所示分别是 MMR 样机在输入电压 Vi 为 300V，420V 和 600V 时的稳态工作

波形，对应的 K 值调制分别为 K=0，K=1 和 K=2。由波形可知，在三种输入条件下谐振电

流几乎维持不变，当 K=0 时，所有的子模块都工作在正常 50%占空比的开关状态，桥臂

电压在 0～300V 之间变化，当 K=1 时，上下桥臂各有一个子模块保持常通，桥臂电压在

60～360V 之间变化，当 K=2 时，上下桥臂各有两个子模块保持常通，桥臂电压在 150～

450V 之间变化，K 值调制完全抵消了输入电压变化的影响，谐振腔的工作状态保持不变，

工作在谐振工作点，所以输出电压也维持不变。同时由子模块电容电压波形可知，在均压

算法的调控下，桥臂中子模块电容电压都能实现完美均压。需要注意的是，实验波形中，

上下桥臂电压 varm1 和 varm2 的幅值出现了一定程度的不均，这是由于上下桥臂电感实际参

数不能完全匹配造成的，因此对于 MMR 而言桥臂电感的一致性非常重要。 

 

（a）Vi = 300V，K = 0，Vo = 150V 

 

（b）Vi = 420V，K = 1，Vo = 150V 
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（c）Vi = 600V，K = 2，Vo = 150V 

图 3-19 MMR 稳态工作波形 

图 3-20 所示是 MMR 在输入电压 300V，额定电阻负载下的高压启动波形，启动时开

关频率固定为谐振频率的 2 倍来抑制谐振电流过冲。由波形可知，在高压启动控制下，子

模块电容电压、输出电压、谐振电流都随着 K 值的逐渐减小呈阶梯式上升，子模块电容电

压实现了从低压到高压工作状态的充电过程且无明显过冲，输出电压 Vo 从零到稳态电压

平缓上升，谐振电流在 K 值渐变的调控方式下过冲较小，验证了高压启动控制的效果。 

 

图 3-20 MMR 高压启动波形 

 

3.5 本章小结 

为了应对输入电压变化较大的中/低压场合同时利用谐振型变换器高效率的良好特性，

本章提出了一种模块化多电平谐振型（MMR）DC-DC 变换器拓扑，介绍了其具体的工作

原理，并提出了一种适用于 MMR 的 K 值调制方式。 

所提出的 MMR 变换器继承了模块化多电平结构（MMC）和 LLC 变换器的优点，原

边通过多子模块承受输入高电压，K 值调制的加入使得变换器能够适应宽范围输入电压变

化，谐振腔输入电压维持稳定从而谐振腔能工作在谐振频率附近，保持高的效率。本章也
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结合 K 值调制提出了适用于 MMR 的高压启动策略，实现 MMR 快速高效启动。最后本章

给出了 MMR 变换器的仿真结果和实验结果，验证了该拓扑的可行性和实用价值。 
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第4章 总结与展望 

4.1 工作总结 

可再生新能源的快速发展促进了直流配电网的大规模实践，作为直流输配电系统中的

关键设备，中低压直流变压器技术正受到学术界和产业界的广泛关注。现有的两种主流的

中低压直流变压器结构分别存在其各自的关键性技术问题：功率模块单元级联型直流变压

器需要更好的均压均流方案，模块化多电平结构的直流变压器需要更好的拓扑形式和控制

方法。针对以上两方面问题，本课题主要做了以下工作： 

（1）针对输入并联输出串联（IPOS）的级联型 LLC 谐振变换器存在的问题进行了分

析，首先从变换器的效率优化出发提出了对级联型变换器的多个隔离变压器可采用磁集成

方案来减小变压器磁芯，提高变压器的窗口利用率，之后对于级联型 LLC 谐振型变换器

中存在的均流问题展开探讨，分析了电流不均现象产生的原因，并分别从模块间均流和模

块内均流两方面提出了解决方案，在不增加控制复杂度的前提下能够提升变换器的均流性

能，最后通过仿真和实验对所提出的变压器磁集成和均流策略进行了验证。 

（2）基于功率单元级联型结构的谐振变换器可以适应大电流和高电压，但为了确保

其效率最大化，需要其中的各个模块都工作在谐振工作点附近，对频率的限定也就限制了

其适合对输入/输出电压变化范围要求不高的应用场合，而为了得到更加优良的电压适应

特性，本文提出了一种新的模块化多电平谐振型（MMR）DC/DC 变换器拓扑，相比于功

率单元级联型结构，MMR 仅使用一个隔离变压器来实现功率传输，变压器体积减小，变

换器功率密度提高。本文对 MMR 拓扑的工作原理、调制方式、子模块均压原理进行了分

析，MMR 结合了 MMC 和 LLC 谐振变换器的优势，在相应调制方式下能够适应宽范围的

输入/输出电压要求，同时保持变换器较小范围的频率变化，维持谐振变换器高效率的功率

传输。本文还针对 MMR 变换器启动过程中存在的问题提出了一种高压启动策略。最后总

结了 MMR 的特点及优势，通过仿真和实验对 MMR 的工作方式和实用性进行了验证。 

 

4.2 课题展望 

本课题主要研究了两种结构的中低压谐振型直流变压器的关键技术，研究了级联型变

换器中的均流问题，结合模块化多电平结构和谐振型变换器提出了一种新的 MMR 拓扑，

并分别进行了验证，但两方面的研究还存在不完善的地方，后续有待进一步研究和优化： 

（1）目前针对 IPOS 级联型 LLC 谐振变换器所做的研究都是基于双模块结构，包括
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变压器磁集成和均流方案，在后续研究中可将提出的方法拓展到多模块级联结构的直流变

压器中。 

（2）本文提出的 MMR 拓扑仅仅针对拓扑的基本工作原理进行了分析，强调了 MMR

的调压优势，针对 MMR 其他方面的性能分析上还有所欠缺，如各功率器件的软开关分析

和效率优化上，在后续应进行更深入的研究。 

（3）基于目前 MMR 的实验结果可发现，MMR 工作时对桥臂电感的要求比较高，若

上下桥臂电感不匹配可能会造成桥臂电压不均衡的现象，对 MMR 电路的可靠性方面会有

一定影响，后续工作应对此问题展开详细探讨。 
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