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I 

 

摘要 

直流变压器用于实现不同等级直流电网的互联，是直流电网的核心装备。国内外直流

配网示范工程中，中低压互联的直流变压器一般采用输入串联输出并联（ISOP）的结构。

由于功率单元数目多且每个单元需承受系统绝缘电压，绝缘间隙体积占比大，ISOP 型直

流变压器一般功率密度低、占地面积大。本文研究基于 SiC MOSFET 直接串联的直流变压

器，通过集成封装技术并采用集中式隔离变压器，大幅减小绝缘间隙及无源元件数目，提

高功率密度。 

首先，本文通过有源钳位技术实现功率器件的动静态均压。通过在各 SiC MOSFET 两

端并联有源钳位电路，将串联器件的电压均衡问题转化为钳位电容的电压均衡。详细了分

析钳位电容的充放电过程，确定维持电压均衡所需的放电时间。在此基础上，对有源钳位

器件串联型直流变压器的关键电气参数（电压、功率等级、励磁电感等）以及均压电路的

相关参数（放电时间、钳位电容容值等）进行了设计，并进行仿真验证。 

将 6 个串联的 SiC MOSFET 及其均压、驱动、控制电路等集成封装成单个 7.2kV/75A

器件串联模组，以减小功率单元的体积，提高直流变压器的功率密度。开展了串联模组的

热设计和热测试，主功率器件额定损耗（21W）下，功率器件结温低于 70℃。搭建器件串

联型直流变压器验证平台，对前述均压电路参数设计进行实验验证。额定电压 5kV 下，完

成了模组的均压测试，模组内部串联器件电压的不均衡度小于 5%，模组可等效为单个具

备驱动功能的 5kV 器件。在 2kV/16.67kW 下完成功率测试，单个桥臂由两个模组串联而

成，模组内各串联器件、模组之间均能实现电压均衡，电压不均衡度小于 5%，验证了模

组具备可扩展性。 

 

关键词：中压直流变压器；器件串联模组；均压；SiC MOSFET 
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Abstract 

DC transformer (DCT) is the core equipment of the DC grid and is used to connect DC grids 

of different levels. In both domestic and international DC distribution network demonstration 

projects, DCTs with input-series-output-parallel (ISOP) structure is frequently used to connect 

medium and low voltages. ISOP DCT typically has low power density due to the large number of 

power units and the large insulation gap. In this paper, a DC transformer with series connected 

SiC MOSFETs is presented. Through integrated packaging and centralized isolation transformer, 

the insulation gap and the quantity of passive components are significantly decreased, thus, the 

power density is increased. 

Firstly, using active clamping balancing method, power devices can achieve both dynamic 

and static voltage equalization. Each SiC MOSFET is connected in parallel with an active 

clamping module (ACM), the voltage balance of series devices is changed into the voltage balance 

of clamping capacitors. Analyzing the clamp capacitor's charging and discharging phases to 

determine the discharging time required to keep voltage balancing. Besides, the key electrical 

parameters (voltage, power level, excitation inductance, etc.) of the DC transformer and the 

related parameters of ACM (discharging time, clamping capacitance, etc.) are designed and 

verified by simulation. 

6 series connected SiC MOSFETs, together with their ACMs, driving and control circuits are 

integrated into a single 7.2kV/75A series-connected module to decrease the size of the power unit 

and boost the power density of the DC transformer. The series-connected module's thermal design 

and test have been completed. The junction temperature of the power device is less than 70°C 

when operating under the main power device's rated loss (21W). To carry out experimental 

verification of the ACM parameter design, a DC transformer with series-connected devices is 

constructed. The voltage balancing test of series module has been finished under its rated voltage 

5kV. The imbalance degree of the series devices inside is less than 5%, and the module can be 

compared to a single 5kV power device with a driver. The power test was completed at 

2kV/16.67kW, each bridge arm is composed of two modules in series. Experimental results show 

that voltage balancing can be achieved between power devices and series modules, and the voltage 
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unbalancing degree is less than 5%. It is verified that series module can be scaled in higher voltage 

application. 

 

Key words: Medium voltage DC transformer; Series-connected module; Voltage balancing; SiC 

MOSFET

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                                                                               目录 

IV 

 

目录 

摘要 .......................................................................................................................................... I 

Abstract .................................................................................................................................. II 

目录 ....................................................................................................................................... IV 

第 1 章 绪论 ........................................................................................................................... 1 

1.1 研究背景及意义 ....................................................................................................... 1 

1.2 中压直流变压器的研究现状 ................................................................................... 3 

1.3 器件串联均压技术的研究现状 ............................................................................... 6 

1.3.1 驱动端均压技术 ............................................................................................. 7 

1.3.2 功率端均压技术 ............................................................................................. 8 

1.4 本文主要研究内容 ................................................................................................... 9 

第 2 章 有源钳位器件串联型直流变压器的设计 ............................................................. 11 

2.1 引言 ......................................................................................................................... 11 

2.2 有源钳位均压技术 ................................................................................................. 11 

2.2.1 有源钳位型均压电路 ................................................................................... 11 

2.2.2 放电策略及放电参数的选取 ....................................................................... 14 

2.2.3 均压控制方法 ............................................................................................... 18 

2.3 有源钳位型均压电路小结 ..................................................................................... 18 

2.3.1 有源钳位型均压电路技术特点 ................................................................... 18 

2.3.2 有源钳位均压电路与 MMC 半桥模块的区别 ........................................... 19 

2.4 10kV/750V 167kW 器件串联型直流变压器参数设计 ......................................... 20 

2.4.1 功率器件选型及其损耗计算 ....................................................................... 20 

2.4.2 励磁电感 ....................................................................................................... 21 

2.4.3 谐振电感 ....................................................................................................... 25 

2.5 均压电路参数设计 ................................................................................................. 25 

2.5.1 放电参数 ....................................................................................................... 26 

2.5.2 钳位电容 ....................................................................................................... 26 

2.6 仿真验证 ................................................................................................................. 29 

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                                                                               目录 

V 

 

2.7 本章小结 ................................................................................................................. 33 

第 3 章 基于器件串联模组的中压直流变压器 ................................................................. 34 

3.1 引言 ......................................................................................................................... 34 

3.2 器件串联模组 ......................................................................................................... 34 

3.2.1 功率电路 ....................................................................................................... 34 

3.2.2 驱动采样电路 ............................................................................................... 34 

3.2.3 控制电路 ....................................................................................................... 37 

3.2.4 器件串联模组 ............................................................................................... 38 

3.2.5 模组热设计 ................................................................................................... 39 

3.3 实验验证 ................................................................................................................. 45 

3.3.1 放电时间实验验证 ....................................................................................... 45 

3.3.2 电容电压纹波实验验证 ............................................................................... 48 

3.3.3 模组 5kV 均压实验 ...................................................................................... 49 

3.3.4 功率实验 ....................................................................................................... 52 

3.3.5 模组扩展性测试 ........................................................................................... 54 

3.4 本章小结 ................................................................................................................. 54 

第 4 章 总结与展望 ............................................................................................................. 56 

4.1 工作总结 ................................................................................................................. 56 

4.2 课题展望 ................................................................................................................. 57 

参考文献 ............................................................................................................................... 58 

攻读硕士学位期间取得的研究成果 ................................................................................... 62 

致谢 ....................................................................................................................................... 63 

答辩委员会表决结果 ........................................................................................................... 64 

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                                                                        第 1 章 绪论 

1 

 

第1章 绪论 

1.1 研究背景及意义 

在国家政策的引导下，我国新能源产业迅猛发展。截至 2020 年底，我国风电、太阳能

发电装机容量约 5.3 亿 kW，约占总装机容量的 25%[1]。预计 2030 年风电和太阳能发电装

机达到 12 亿 kW 以上，规模超过煤电，成为装机主体；到 2060 年前，新能源发电量占比

有望超过 50%，成为发电主体[2]。同时，为提升能效，能源消费侧“电气化”进程加快，

根据饶宏院士等人的预测，工业、建筑、交通三大领域终端用能电气化水平将从目前的 30%、

30%和 5%提升至 2060 年的约 50%、75%和 50%[3]。在这个大背景下，采用直流配网组织

直流形式的新能源、储能装置和直流类负荷（见图 1.1），相比于交流电网，在效率、电能

质量、供电容量等方面更具优势。 

联网MMC

交流电网

中压直流

低碳工业 低碳港口 数据中心

电池储能 直流建筑  

图 1.1 直流配电网 

直流配网的优势包括： 

1. 效率高：新能源、储能装置及直流负荷接入直流电网，可以省去 1~2 级逆变/整流装

置，减少电能变换引入的损耗[4]；直流输电不存在集肤效应，导线截面利用率高，且没有

因传递无功功率导致的网络损耗，因此直流输电线路损耗低。当直流系统线电压为交流系

统 2 倍时，直流配电网网损仅为交流电网的 15%~20%[5]； 

2. 供电容量大：在线路建造费用和占用走廊宽度相等时，直流线路的供电容量约为交

流线路的 1.6 倍[5]； 

3. 供电可靠性高：由于蓄电池等储能装置的接入，直流电网更为稳定。在柔直配电网

中，换流器无需交流侧提供无功功率，可以起到静止无功补偿器的作用，稳定交流母线和

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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用户侧电压[6]； 

4. 电能质量高：交流配电采用三相模式，小容量终端用电采用单相供电，单相供电可

能会出现三相不平衡，造成频率漂移等一系列电能质量问题，但直流配网中不存在负荷不

平衡问题[7][8]。 

国内外研究机构对直流配网已经开展了大量研究。美国弗吉尼亚理工大学于 2010 年

提出了“Sustainable Building and Nanogrids”研究计划，该直流配电系统包含 380V 直流和

48V 直流 2 个电压等级，以匹配工业和通信标准，给不同等级的负载供电[9]。2016 年德国

亚琛大学提出了“City of Tomorrow”的理念，构建了±5kV 中压直流配电验证系统[10]。自

2018 年以来，我国相继投运了贵州五端柔性直流配电、张北交直流配电、苏州吴江中压直

流配电等示范工程[11]-[14]。图 1.2 是苏州吴江中低压直流配用电系统构架，该示范工程覆盖

工业负荷、商业负荷（商业广场、数据中心）、民用负荷、市政负荷（充电桩、路灯照明）

等 6 类典型直流用电场景[14]。九里换流站和庞东换流站经模块化多电平换流器（Modular 

Multilevel Converter，MMC）引出 2 个±10kV 直流电源点，经由直流变压器（DC Transformer，

DCT）实现与中压±10kV 直流与低压±375V 直流的互联。所有 DCT 采用统一的电压等

级±10kV/±375V，根据负荷类型的不同，直流变压器容量有所差别，6.2MW DCT 为光伏

电站提供并网接口，1MW DCT 负责大型直流负荷数据中心的供电。DCT 作为直流配电网

的核心环节，充分发挥出光伏、风电等可再生能源的价值，灵活应对充电站、数据中心等

多元负荷。 

九里
变

110kV 110kV

AC10kV

±10kV

10MW

±10kV ±10kV
K1

H1

D1

D4

AC

DC

DC

DC

居民
负荷

光伏
站

数据
中心

工业
负荷

光伏
站

市政
负荷

商业
负荷

DC

DC

DC

DC

庞东
变

AC10kV

±10kV

10MW
AC

DC

±10kV ±10kV
K2

H2

D3 D5

DC

DC

DC

DC

750V

0.5

MW

0.6

MW

6.2

MW

DC

DC
1

MW

3.2

MW

5.1

MW

D2

DC

DC
6.2

MW

 

图 1.2 苏州吴江中低压直流配用电系统构架[14] 
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1.2 中压直流变压器的研究现状 

直流变压器作为中压直流配电的核心装备，在确保中低压直流系统电气隔离的前提下，

实现不同电压等级的互联以及功率的双向流动，使得“源网荷储”协调有序互动，受到学

术界和工业界的广泛关注。参照中科院电工所、中国电科院、国网经研院发布的国标 GB/T 

35727-2017《中低压直流配电电压导则》，中压一般在 3kV~50kV 范围内，优选等级为±

35/±10/±3/±1.5kV[15]。目前商用 IGBT、SiC MOSFET 的最高耐压为 6.5kV 和 3.3kV，无

法直接用于直流配电网这类中压大功率的场合，需要借助电力电子拓扑来承受中压。 

输入串联输出并联（input-series-output-parallel，ISOP）是目前使用最为广泛的直流变

压器拓扑[16][17]。表 1.1 和表 1.2 分别列举了国外和国内现有的中压直流变压器样机。国外

主要以 DCT 原理研究为主，搭建了实验室级别的试验样机，功率等级一般较低[8]，主要采

用 ISOP 拓扑。国内随着直流配电网示范工程的不断推进，自主研发的各类 DCT 已进行试

点应用。表 1.2 中列举了国内典型的直流变压器，分别来自许继、南瑞、特变电工、西电

等主流直流变压器厂商，依托国家电网项目或直流配电示范工程进行设计与研发[11]-[14]，

[18][19]。图 1.4 给出表 1.2 对应的国内现有直流变压器样机实物。这些直流变压器中压侧电

压等级一般为±10kV，低压侧一般为±375V，功率在 0.5~2.5MW 范围内，均采用传统的

ISOP 拓扑来实现中压大功率，如图 1.3 所示。ISOP 拓扑采用模块化设计，控制简单，内

部包含 N个相同的 DC 单元，DC 单元为隔离型拓扑，如双有源桥（Dual Active Bridge，

DAB）、LLC 谐振型变换器等[19]，从表 1.2 的数据中可以看出 DC 单元内部 DAB 拓扑的使

用频率最高。N个相同的 DC 单元在输入侧串联以承受中高压，在输出侧并联以输出大电

流。 

由于 DC 单元数目多，且每个单元要承受系统绝缘电压，ISOP 型直流变压器的功率密

度普遍较低。受限于功率器件耐压，直流变压器的 DC 单元数目普遍较多，一般在 20 个

左右，北京四方 0.5MW 直流变压器包含 24 个 DC 单元[11]，中国西电 1MW 样机中 DC 单

元数目为 20 个[12]。每个 DC 单元的绝缘电压均需与中压侧电压等级匹配，需承受较高的

绝缘应力，以±10kV/±375V 的 DCT 为例，DC 单元内部的中频变压器需按 10kV 直流设

备设计[17]，因此 DC 单元之间的绝缘间隙较大。图 1.4 所示的直流变压器功率密度基本在

同一量级。文献[18]中提到中科院电工所 1WM 直流变压器样机功率密度为 134kW/m3，并

给出了详细的体积数据。该样机包含 16 个 DC 单元，绝缘空隙和 16 套无源元件的体积占

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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比高达 71.1%，如图 1.5 所示。绝缘间隙是制约 ISOP 型直流变压器功率密度提升的关键。 

表 1.1 国外典型中压直流变压器[8] 

编号 单位 电压功率等级 拓扑结构 成果 

1 德国亚琛工业大学 10kV 飞跨电容器多电平结构 样机 

2 日本东京工业大学 10kV 双有源桥 ISOP 样机 

3 美国北卡州立大学 11.5kV/750V/20kW 双有源桥 ISOP 样机 

4 美国佛罗里达州立大学 10kV/350V/20kW 双有源半桥 样机 

表 1.2 国内现有中压直流变压器[11]-[14]，[18][19] 

编号 单位 年份 电压功率等级 器件 拓扑结构 项目/工程依托 

1 
中科院电工

所 
2015 

±8kV/±

375V/1MW 
IGBT ISOP 

国家电网科技项

目 

2 许继电气 2018 
±10kV/±

375V/0.5MW 

SiC 

MOSFET 

串联谐振型

ISOP 

杭州东江直流配

电 

3 北京四方 2018 
±10kV/±

375V/0.5MW 
IGBT 

改进型有源桥

ISOP 
贵州直流配电 

4 特变电工 2018 
±10kV/±

375V/2MW 

SiC 

MOSFET 
双有源桥 ISOP 

珠海唐家湾直流

配电 

5 中电普瑞 2018 
±10kV/±

375V/2.5MW 
IGBT 单有源桥 ISOP 

张北交直流配电

网 

6 国电南瑞 2020 
±10kV/±

375V/2MW 

SiC 

MOSFET 

串联谐振型

ISOP 

苏州同里示范工

程 

7 中国西电 2021 
±10kV/±

375V/1MW 
IGBT 双有源桥 ISOP 

吴江中低压直流

配电 

输入
串联

输出
并联

MVDC LVDC

DC单元

系统绝缘电压

 

图 1.3 ISOP 直流变压器 
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(1) 中科院电工所 (2) 许继电气 (3) 北京四方 

 

(4) 特变电工 (5) 中电普瑞 (6) 国电南瑞 (7) 中国西电 

图 1.4 国内典型直流变压器 

25.0%

3.9%71.1%

绝缘间隙+16套
无源元件

32个功率模块

+32套散热器

高频变压器

 

图 1.5 中科院电工所 1MW 直流变压器体积分布 

借助功率器件直接串联来构建直流变压器，如图 1.6 所示，可以大幅减小直流变压器

绝缘间隙和无源元件数目[20][21]。图 1.7 给出 ISOP 型和器件串联型直流变压器的体积对比

图，采用一个集中式隔离变压器来代替 N个分散的变压器，可大幅减小绝缘间隙在系统体

积中的占比，并减小无源元件数目；同时，中压侧采用功率器件直接串联承受高电压，将

串联的功率器件集成封装起来，可以大幅减小功率模块及其散热器数目和体积。 

 

Lr

ir Lm
LVDC

MVDC

n:1

中压高频
变压器

Cr

  

图 1.6 器件串联型直流变压器 
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0

1

2

3

4

5

6

绝缘间隙和无源元件 功率模块和散热器 高频变压器

ISOP

器件串联型
体

积
/m

3

 

图 1.7 ISOP 型和器件串联型直流变压器体积对比 

1.3 器件串联均压技术的研究现状 

器件串联型直流变压器具有显著体积优势，但也存在较大的技术挑战——如何实现各

串联器件的动静态均压。由于功率器件一旦过压就会被击穿，功率器件的均压必须时刻维

持。串联器件的电压均衡主要包括静态均压和动态均压，即器件关断后以及开关瞬态，器

件电压都能维持均衡，如图 1.8 所示。由于功率器件的开关瞬态一般极短，SiC MOSFET

开关瞬态更是小于 1µs，因此动态电压均衡极富挑战。影响功率器件动态不均压的因素多

且机理复杂，包括器件内部参数（阈值电压、寄生电容等）和外部电路参数（驱动延迟、

驱动电阻、驱动电压、温度等）等[22]。在实际应用中，器件内外部参数差异不可避免，上

述差异均会反映在串联器件的开关速度上，引起器件电压失衡。 

开关瞬态<1µs

t

vds

vds2

vds1

静态

vds2

vds1

vdsN

 

图 1.8 器件串联型电压均衡 

针对功率器件串联均压，国内外研究人员已经提出了多种串联均压方案，按照其作用

位置，可分为驱动端均压技术和功率端均压技术[23]-[25]，如图 1.9 所示，下面将逐一介绍各
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种均压技术。 

驱动端
均压

功率端
均压

缓冲电路

钳位电路

有源门极
控制

钳位电路

 

图 1.9 功率器件串联均压方法 

1.3.1 驱动端均压技术 

驱动端均压技术通过在器件的驱动端引入主动控制，动态调节驱动信号，实现串联动

态均压。驱动端均压技术包括：有源门极控制法和驱动端钳位电路。 

1. 有源门极控制的一种做法是通过检测 SiC MOSFET 的电压 vds，动态修正各个驱动

电压的延迟[26]-[29]或幅值[30]-[32]，消除各串联器件的开关速度差异，可以动态均衡电压（见

图 1.10 (a)、(b)）。但该方法难点在于，需要在 µs 级时间内完成电压采样，并进行闭环控

制，对采样和运算电路的要求颇高，当串联器件数目较大时，该方案不具备工程实用性。 

另一种做法是将驱动信号回路耦合起来[33][34]，同步各个器件的驱动电压相位、幅值，

如图 1.10 (c)。这类方法有两个主要缺点，一是驱动电压同步无法保证功率器件开关同步，

因为器件内部参数（阈值电压、跨导等）差异也是导致电压动态失衡的重要原因；二是驱

动回路的耦合，必然引入寄生电感等参数，会导致驱动电压振荡，尤其是在高频场合。 

补偿
控
制
单
元

+

-

vds1

vds1, 2...

驱动单元

+

-

vds2

补偿

驱动单元

 t
控
制
单
元

+

-

vds1

vds1, 2...

延迟
单元

驱动
单元 +

-

vds2
 t

延迟
单元

驱动
单元

驱动单元

驱动单元

ig1

ig2

+

+

+

+

 
(a) 驱动延迟修正 (b) 驱动幅值修正 (c) 驱动回路耦合 

图 1.10 驱动端均压技术 

2. 驱动端钳位法不要求同步所有串联器件的开关速度，只保证各串联器件不过压[35][36]。

在功率器件关断过程中，当电压 vds 高于阈值电压 vth，稳压管反向击穿后，钳位电路向驱

动电路注入电流，降低器件关断速度，如图 1.11 所示。此方法一般会设置较高的阈值电

压，否则每个器件的关断电压过冲均会超过阈值，导致器件关断速度变慢，且开关损耗增
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加。因此，该方案动静态均压效果不理想，电压差异一般高于 30%。 

钳位
电路 igc

D

Z

R

 

图 1.11 驱动端钳位电路 

1.3.2 功率端均压技术 

功率端均压技术通过在器件的功率端并联均压电路实现串联动态均压。功率端均压均

压电路具体包括：缓冲电路和钳位电路。 

1. 缓冲电路结构简单，技术成熟，如图 1.12 所示。目前，ABB 公司开发的基于 IGBT

串联的商用设备中，采用了如图 1.12 (b)所示的 RCD 缓冲电路方案[37]。图 1.12 (a)所示的

缓冲电路内部包含吸收电容 Cs
[38]。在开关过程中，器件电压不均衡度与其结电容 Cds 大小

成反比，功率端并联吸收电容（Cs>>Cds），能有效减小串联器件电压失衡，但延长了主功

率器件的关断时间（5-10µs）[25]，该方法不适用于高频场合。此外，缓冲电路损耗较大，

吸收电容 Cs 每个开关周期积累的电能（ 2

s s

1

2
C v ）完全消耗在功率器件上。电阻电容二极

管（Resistor Capacitor Diode，RCD）缓冲电路内部包含吸收电容 Cs、吸收电阻 Rs、二极

管 D[39][40]，吸收电容 Cs 的能量完全通过电阻 Rs 消耗掉。综上所述，缓冲电路的引入将导

致器件开关速度变慢，开关损耗增大，同时缓冲电路均压损耗大，需要匹配较大体积的无

源元件，不具备体积优势。 

2. 钳位电路可以避免上述影响器件正常开关动作的问题。钳位电路由一个二极管和一

个钳位电容构成，并联至功率器件两端，如图 1.12 (c)所示。钳位电容电压 vC被控制在阈

值电压 Vref 附近，Vref 大于器件的关断电压[41]。当功率器件由于开关异步出现过压时，电

压就会被钳位在 Vref。图 1.12 (c)所示钳位电路的问题在于高损耗，在硬开关场合，环路寄

生电感会通过二极管 D 不断给钳位电容充电，充电能量只能通过阻性负载消耗。 
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Cs Rb

Cds

D

C

s

Rs

Rb Cs

Rb

Q

Rs1

Rs2

-
+

Vref

vC

  

(a) 缓冲电路 (b) RCD 缓冲电路 (c) 钳位电路 

图 1.12 功率端均压电路 

S

iarm Sa

Da

Cds

+

-
vC

 

图 1.13 有源钳位型均压电路 

作者所在实验室提出了一种有源钳位均压技术，电路如图 1.13 所示[42]。各个功率器件

都并联一个钳位电路，钳位电路由辅助管和钳位电容构成，功率器件电压一旦超过钳位电

压（图 1.13 中 vC），则被钳位。维持各钳位电压均衡（等于功率器件额定关断电压），就能

保证各串联器件的均压。该方法具有结构简单、不影响主功率器件正常开关、均压损耗小

等优点。 

基于有源钳位技术，文献[43]中搭建了 3kV/30kW 器件串联型直流变压器样机，在

5~30kW 输出功率下，6 个串联 SiC MOSFET 均能实现电压均衡，峰值效率为 98.4%。本

文在该工作的基础上，进一步阐述有源钳位均压技术的工作原理，设计 10kV/167kW 器件

串联型直流变压器样机主电路及均压电路参数，并采用集成封装技术，将主功率器件及均

压电路封装成 5kV 模组，提高系统的功率密度。 

1.4 本文主要研究内容 

在高比例可再生能源和高比例电力电子设备的“双高”趋势下，相比于交流电网，直

流电网在效率、供电容量、电能质量上具有优势。直流变压器可实现不同等级直流电网的

互联，是直流电网的核心装备之一。国内外现有的直流变压器一般采用传统的 ISOP 拓扑，

由于功率单元数目多，且均需耐受系统绝缘电压，导致绝缘间隙大，功率密度低。器件串
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联型直流变压器利用集成封装技术，结合集中式变压器，可以减小元件数目和绝缘间隙，

有望突破功率密度的瓶颈。基于上述问题，本文的主要研究内容由以下几个部分组成： 

第一章阐述了直流变压器在中低压直流配电网中的应用需求，总结了国内外示范工程

中直流变压器的典型拓扑，分析了现有直流变压器的功率密度，并介绍了现有串联器件均

压技术的优缺点，引出了本文的研究内容。 

第二章介绍了有源钳位均压技术，并对 10kV/167kW 器件串联型直流变压器开展了参

数设计。首先介绍了有源钳位均压电路的工作原理以及均压策略，分析了钳位电路的三种

工作模式：充电、放电和补偿，进行直流变压器及均压电路的关键参数设计，并通过仿真

验证了设计的合理性。 

第三章在前述参数设计的基础上，将 6 个串联的 SiC MOSFET 集成封装成模组（内部

集成驱动）并开展相关电气测试。搭建器件串联型直流变压器实验平台，验证钳位电路参

数设计，完成额定电压 5kV 下的模组均压测试，并于 2kV/16.67kW 下进行功率实验。 

第四章总结了本文的主要研究内容，并对有待完善的部分进行了展望。 
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第2章 有源钳位器件串联型直流变压器的设计 

2.1 引言 

本章首先介绍有源钳位技术，阐述其如何实现各串联 SiC MOSFET 的动静态均压，接

下来开展 10kV/167kW 器件串联型直流变压器主电路及均压电路的参数设计。本文所研究

的器件串联型直流变压器拓扑如图 2.1 所示，主电路为双向 LLC 谐振型变换器。直流变压

器定频工作在谐振频率点（此时效率最高），原边器件可以实现零电压开通（ZVS-ON），同

时副边器件为零电流关断（ZCS-OFF）。中压侧采用多个功率器件（SiC MOSFET）串联来

承受高压。 

Lr ir

Lm
LVDCMVDC

n:1
12

g'

ir

im t

tdg

g'

g

图 2.1 器件串联型直流变压器 

2.2 有源钳位均压技术 

2.2.1 有源钳位型均压电路 

本文采用文献[42]中提出的有源钳位技术实现串联 SiC MOSFET 的动静态均压。有源

钳位型均压电路（ACM）由辅助管 Sa（含反并二极管 Da）和钳位电容 Ca 串联而成，如图

2.2 (a)虚线框所示。钳位电容的容值一般为 μF 级，远大于主功率器件寄生电容 Cds 的容值

（pF 级），钳位电容的电压 vC等于主功率器件的关断电压。将上述 ACM 并联至主功率器

件 S 的两端，当主功率器件导通后，钳位电路被旁路（图 2.2 (b)）；当主功率器件关断后，

其两端电压 vds 不断上升，超过钳位电容电压 vC后，Da 将自动导通，将 vds 钳位至 vC（图

2.2 (c)）。 
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S

iarm Sa

Da

ACM

+

-

vC

Cds

Ca

 

S

 

 

(b) 器件导通  

vC
vds

+

_

+

_Sg

 t

vC

vds

g

 

(a) 有源钳位型均压电路 (c) 器件关断  

图 2.2 器件导通和关断后，有源钳位型均压电路电流流通路径 

对于串联的 SiC MOSFET（以下简称器件）而言，造成器件之间电压失衡的原因主要

可分为器件内部和外部参数差异两类。器件内部参数包括阈值电压、寄生电容、漏电流等，

器件外部参数差异主要包括驱动延时、驱动电阻、寄生参数、温度等。内/外部参数差异均

会导致器件开关不同步。为便于分析，将上述参数差异折算到驱动信号差异上，把器件的

开关速度差异等效成驱动信号的异步。以 N个器件串联（图 2.3 (a)）为例来分析上述异步

过程，图 2.3 (b)给出串联器件 S1~SN两端的电压 vds1~vdsN以及驱动信号 g1~gN。串联的 N个

器件中，S1 两端的电压 vds1 最先降为 0，可等效为驱动信号 g1 最先置高。驱动信号的异步

具体可分为开通异步和关断异步（图 2.3 (b)中阴影）。所研究的 LLC 谐振型直流变压器中

（图 2.1），开通异步不会引起器件电压变化，而关断异步将引起较大的电压差异，下面具

体分析。 

+

-

vds1

+

-

vds2

+

-

vdsN

S1

S2

S3

g2

g1

gN

 

21

td

t
gN

g2

g1(提前信号)

td vdsN

vds2

vds1

关断
异步

开通
异步

 

(a) N个器件串联 (b) 器件开关速度差异等效为驱动信号的异步 

图 2.3 驱动信号异步阶段 
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在开通异步阶段（图 2.4 (a)蓝色阴影），桥臂电流流经 S1 和反并二极管 D1，同时流经

其他器件的反并二极管 D2~DN，S1 两端电压与其他器件电压无明显区别（见图 2.4 (b)）。 

在关断异步阶段（图 2.4 (a)红色阴影），若功率器件两端未并联有源钳位电路（图 2.4 

(c)），那么 S1 提前关断后，寄生电容 Cds1 立即被充电，其两端出现电压尖峰，超过器件自

身耐压时，将造成不可逆的损坏。若并联有源钳位电路（图 2.4 (d)），一旦 S1 两端电压超

过钳位电容电压，Da1 将导通，自动将 vds1 钳位至 vC1。钳位电容容值远大于寄生电容容值，

在一个开关周期内，可认为钳位电容两端电压基本不变，器件两端无电压尖峰。因此，只

要确保钳位电容之间实现电压均衡，即可保证串联器件之间也是电压均衡的。假设在每个

开关周期中，S1 均提前关断，那么 S1 的钳位电容将一直被充电，其两端电压不断上升，该

过程不可控，最终 vds1也将超过器件耐压。需要采取合适的放电策略来实现钳位电容之间

的电压均衡。 

td

t

gN

g2

g1

ir

im

21

 

(a) 驱动信号异步阶段 

S1

S2

SN

开通异步1

D1

D2

DN
 

S1

S2

SN

Cds1

电压
尖峰vds1

关断异步2

 

S1

S2

SN

vC1
电压
箝位

Da1

Ca1

关断异步2

 

(b) 开通异步 
(c) 关断异步无均压电路时桥臂

电流流通路径 

(d) 关断异步有均压电路时桥臂

电流流通路径 

图 2.4 驱动信号异步阶段桥臂电流流通路径 
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2.2.2 放电策略及放电参数的选取 

钳位电容的放电可以通过无源或有源的方式实现。一种简单的无源方式是在钳位电容

两端并联阻性负载，将电容上多余的能量消耗，该方法损耗较大。本文采用实验室提出的

放电策略，利用器件导通前死区内的负向电流回收钳位电容能量[42]。如图 2.5 (a)所示，g

和 ga 分别为主功率器件 S 和辅助管 Sa 的驱动信号。辅助管的驱动信号仅在图 2.5 (a)所示

的 ta 时间段内导通（下文简称为放电信号），且 ta 小于死区时间 td，确保在主功率器件导

通前，辅助管已经关断，避免主功率器件与辅助管直通。因 td>ta，死区可分为两个阶段：

放电阶段和零电压开通（Zero Voltage Switching on，ZVS-ON）阶段。 

在放电阶段（图 2.5 (b)），假设仅给予辅助管 Sa1 放电信号，辅助管 Sa1 导通，钳位电

容 Ca1 并联至功率器件 S1 两端，负向的谐振电流 ir 将会给钳位电容 Ca1 以及寄生电容 Cds1

放电，电容电压 vC1 降低。S2~SN 对应的辅助管仍处于关断状态，其钳位电容电压保持不

变。 

进入 ZVS-ON 阶段（图 2.5 (c)），Sa1 关断，谐振电流 ir 仍为负向，Cds1 继续被放电，S1

可以和其他器件一样实现 ZVS-ON。该放电策略可以将钳位电容多余的能量回馈给直流母

线，而非采用阻性负载的方式将能量消耗在均压电路内部，且不影响主功率器件正常的

ZVS-ON。 

g

ir t

ga

td

ZVS-ON2

放电1

ta

 

(a) 死区内的放电和 ZVS-ON 阶段 

放电1

vC1

Sa1

Ca1Cds1
S1

S2

SN
 

ZVS-ON2

S1

S2

SN

vds1

Cds1

 

(b) 放电阶段电流流通路径 (c) ZVS-ON 阶段电流流通路径 

图 2.5 放电和 ZVS-ON 阶段 
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为保持钳位电容电压均衡，需要选取合适的钳位电容放电个数 k 以及放电时间 ta。下

面分析关断异步及放电阶段钳位电容电量的变化情况来确定 k和 ta 的选取。 

在关断异步阶段（图 2.6 (a)黄色阴影），假设第一个功率器件 S1 提前关断，功率器件

S2~SN仍处于导通状态，如图 2.6 (b)所示，寄生电容 Cds1 将不断被充电，当 Cds1 两端电压

超过钳位电容电压时，辅助管的反并二极管导通，钳位电容将被充电，充电量为 ΔQ+，电

容电压 vC1 将会抬升。而钳位电容 Ca2~CaN被旁路，电压 vC2~vCN基本保持不变。Ca1 由于关

断异步阶段的充电，两端电压高于其他钳位电容电压。为描述方便，本文将关断异步阶段

简称为充电阶段，如图 2.6 (a)中黄色阴影所示。根据前文提到的放电策略，需在器件导通

前的死区内，利用续流电流将关断异步导致的充电量释放掉，该阶段简称为放电阶段，如

图 2.6 (a)中红色阴影所示。下面具体计算这两个阶段钳位电容的电量变化。 

假设死区内充电电流大小为 ic，S1 提前关断 tΔ1 时间，如图 2.6 (b)所示，钳位电容 Ca1

的充电量 ΔQ1+为： 

 
1 c 1Q i t+  =    (2-1) 

N个串联器件之间等效的总异步时长为 tΔ，钳位电容总充电量 ΣQ+可表示为： 

 
cQ i t+  =   (2-2) 

t

gN

g2

g1

ga

ir

im

ic

id

td

tatΔ  

td

ta

放电
阶段

2充电
阶段

1

 

(a) 充电阶段和放电阶段 
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充电阶段1

S1

S2

SN

ΔQ1+ 

Ca1

Ca2

CaN

Cds1

 

 

S1

S2

SN

Ca1

ΔQ- 

放电阶段2

Cds1

Cds2

CdsN

 

(b) 充电阶段  (c) 放电阶段 

图 2.6 充电阶段和放电阶段电流流通路径 

在下一开关周期，S1 导通前的死区内，放电信号 ga 被分配给 S1 的辅助管，如图 2.6 (a)

所示，Sa1 导通，负向的桥臂电流流经 Sa1 给 Ca1 放电，电流流通路径如图 2.6 (c)所示，放

电量为 ΔQ-。设死区内放电电流大小为 id，放电时间为 ta，Ca1 的放电量 ΔQ-可计算如下：  

 d aQ i t− =   (2-3) 

选取 k 个钳位电容进行放电时，所有钳位电容在一个开关周期内的总放电量为 ΣQ-，

流经钳位电容的放电电流相等，且每个钳位电容的放电时长均为 ta，此时总放电量 ΣQ-可

表示为： 

 
d aQ k i t− =    (2-4) 

稳态工作后，要实现钳位电容电压均衡，需确保电容充放电量相等，即 

 Q Q− + =   (2-5) 

在 LLC 谐振变换器中，死区的电流呈现对称性，即充电电流 ic 与放电电流 id 大小相

等，方向相反，如图 2.6 (a)所示。那么电压均衡条件（式(2-5)）可简化为： 

 
ak t t =  (2-6) 

在实际电路中，tΔ 随工况（电压、电流、温度湿度等）变化而变化，若想要闭环控制

ta 以满足均压条件，则需引入极为复杂且成本高的运算电路，采样、运算的延时需要控制

在 1μs 以内，不利于工程应用。为了避免这一困难，特将电压均衡条件设置为： 

 
ak t t   (2-7) 

因 k×ta>tΔ，放电量 ΣQ->充电量 ΣQ+，电路中天然地引入一个补偿阶段，实现钳位电容
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的充放电量均衡。下面以 3 个器件串联，1 个钳位电容放电（N=3，k=1）为例，分析 k×ta>tΔ

时如何实现钳位电容电压均衡。假设在充电阶段（图 2.7 (b)中黄色阴影），主功率器件 S1

最先关断，钳位电容 Ca1 被充电，关断异步导致的钳位电容总充电量 ΣQ+如图 2.8 (a)所示，

ΣQ+=ΔQ1+；在放电阶段（图 2.8 (b)中红色阴影），因 vC1 最高，Sa1被分配放电信号 ga1，钳

位电容 Ca1 被放电，vC1降低，Sa2 和 Sa3 未被分配到放电信号，vC2 和 vC3 保持不变。钳位电

容总放电量如图 2.8 (b)所示，等于钳位电容 Ca1 的放电量，即 ΣQ-=ΔQ1-，此时由于 k×ta>tΔ，

ΣQ->ΣQ+，钳位电容电压之和 vC1+vC2+vC3 小于直流母线电压 Vdc，那么在串联器件关断后，

存在一个补偿阶段（图 2.7 (b)中蓝色阴影）：辅助管的反并二极管导通，钳位电容和寄生

电容一起被充电，钳位电容的充电量如图 2.8 (c)所示，各钳位电容充电电流大小相等，因

此充电量也相等。该补偿阶段一直持续至 vC1+vC2+vC3=Vdc。由于 k×ta>tΔ，那么放电量 ΣQ->

充电量 ΣQ+，再结合电压自补偿的特性，即使在极端工况下，也可开环实现钳位电容之间

的电压均衡。 

g3
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-

vC1

+
vC2

+

-

vC3

Sa1

Sa2

Sa3

g2

g1

-

 

0 Ts
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vC1~vC3

imΣQ-

ΣQ+

放电

补偿

2

3充电1

g2, g3

g1

ga

  

(a) 三个器件串联 (b) 充电、放电和补偿阶段钳位电容电压波形 

图 2.7 三个器件串联充电、放电和补偿阶段钳位电容电压波形 

充电1

0 0

ΔQ1+ ΔQ2+ ΔQ3+

ic×tΔ 

 

0 0

放电2

id×ta 

ΔQ1- ΔQ1- ΔQ1-

 

补偿3

ΔQc1+ ΔQc2+ ΔQc3+

ic×tc 

 

(a) 充电阶段 (b) 放电阶段 (c) 补偿阶段 

图 2.8 充电、放电和补偿阶段电量分布图 
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2.2.3 均压控制方法 

综上所述，在谐振型直流变压器中，串联器件关断异步会给钳位电容充电，导致电容

电压抬升。在功率器件开通前的死区内，开通辅助管，利用直流变压器电路中的负向电流，

可以回收钳位电容积累的能量。基于该策略，图 2.9 给出了具体的钳位电容均压控制方法

框图。先采样 N个串联器件的钳位电容电压，并对电压从高到低排序，给电压较高的 k个

钳位电路分配放电信号 ga，在死区内开通其辅助管，回收钳位电容能量。其余辅助管不动

作。该均压控制流程在每个开关周期执行一次，可以实现钳位电压的动态平衡。 

ACM

ACM

ACM

0

k 个放电信号 

ga

n个

max

min

 

图 2.9 均压控制方法 

2.3 有源钳位型均压电路小结 

2.3.1 有源钳位型均压电路技术特点 

有源钳位型均压电路（ACM）具备以下技术特点：不影响主功率器件的正常开关动作；

均压损耗小。 

1. 不影响主功率器件的正常开关动作：钳位电容电压 vC 维持在功率器件的额定关断

电压，只要功率器件不过压，钳位电路不参与功率器件的开关动作。在本文所述的直流变

压器中，主功率器件仍然可以实现 ZVS-ON。 

2. 均压损耗小可分为三个方面：1）钳位电容能量被回收；2）辅助管导通损耗小；3）

辅助管可实现 ZVS-ON。 

1）钳位电容能量回收：在死区内开通辅助管，利用电路中本身的负向电流，回收钳位

电容中因开关异步积累的能量。 

2）辅助管导通损耗小：辅助管仅在死区内导通，导通时间短，导通电流为励磁电感电

流 im 峰值 imp，导通电流小，因此辅助管导通损耗小。 

3）辅助管可实现 ZVS-ON：在死区开始前给辅助管分配放电信号（图 2.10 (b)），此时

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                                          第 2 章 有源钳位器件串联型直流变压器的设计 

19 

 

主功率器件处于关断状态，其两端电压 vds 等于钳位电容电压 vC，辅助管两端电压 vdsa 近

似等于 0。本文中辅助管在死区开始之前提前 100ns 开通，以确保完全实现 ZVS-ON。 

iarm
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-

vC

+- vdsa+

-
vds

ga

g
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Sa

 

g'

ga

vds

vC

vdsa Vdc / N

ir
im
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tdg

ta

imp
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Vdc / N

 

(a) 有源钳位均压电路 (b) 主功率器件、钳位电容电压波形 

图 2.10 主功率器件及其均压电路的主要开关波形 

2.3.2 有源钳位均压电路与 MMC 半桥模块的区别 

仅从电路结构上看，所述有源钳位均压电路，与模块化多电平变换器（MMC）半桥的

子模块电路相同，但两者存在以下区别： 

1. 功能不同：MMC 子模块是处理功率的基本单元，上、下管互补导通，经过调制生

成系统所需的电压；在所提方法中，下管为主功率器件，电路的能量传输均由该主功率器

件处理，上管与电容构成钳位电路，保证各串联的主功率器件电压均衡。 

2. 电容不同：MMC 电容用于滤除交流侧纹波，容值较大，柔直工程中电容容值常大

于 10mF；所提有源钳位电路中，电容仅用于储存因开关不同步引入的额外能量，仅需要

μF 级电容。 

3. 功率器件不同：MMC 子模块的上、下功率管完全相同，互补导通；而所提方法中，

辅助管（即上管）仅用于钳位，并回收电容中的额外能量（因开关异步引入）。辅助管的导

通时间（本文选用 500ns）小于死区时间，平均约 2 个开关周期动作一次，且能实现 ZVS-

ON。因此，辅助管的容量可以远小于主管。 
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2.4 10kV/750V 167kW 器件串联型直流变压器参数设计 

基于有源钳位均压技术，本文采用 SiC MOSFET 串联设计 10kV/750V 167kW 直流变

压器。直流变压器采用双向 LLC 谐振拓扑，如图 2.11 所示，工作在谐振点以实现最高效

率。 

依据国家标准 GB/T 35727-2017《中低压直流配电电压导则》，直流配电低压侧电压范

围在 110V~1.5kV，中压侧在 3kV~±50kV[15]。我国交流市电为 380V，为了实现直流变压

器与交流电网之间的互联，将低压侧电压等级定为 750V，以便于后续通过逆变器与 380V

交流电网互联。为兼顾中压电压等级和实验室的测试能力，将中压侧电压等级定为 10kV。

10kV 电压由 12 个 1.2kV SiC MOSFET 分担，各器件额定工作电压是 833V。 

下面将简介功率器件选型及其损耗、励磁电感、谐振电感和电容的参数选定。 

Lr ir

Lm
750V10kV

20:3
12

 

图 2.11 基于器件串联的 10kV/167kW 直流变压器 

2.4.1 功率器件选型及其损耗计算 

中压侧输入电压为 10kV，电压高、电流相对较小，采用半桥拓扑；低压侧输出电压为

750V，采用全桥整流以输出大电流，如图 2.11 所示。中压侧桥臂采用 12 个 1.2kV/21mΩ

的 SiC MOSFET（C3M0021120K）串联，均压电路中辅助管选用 1.2kV/0.8Ω 的 Si MOSFET

（TPB120800A）。低压侧采用两个 Semikron 半桥模块（SKM350MB120SCH17）连接成全

桥拓扑，如图 2.11 所示。直流变压器输出功率定为 167kW，由单相扩展成三相时，输出

功率可达 500kW，如图 2.12 所示。 

通过 PLECS 仿真获取功率器件的损耗。将中压侧主功率器件（C3M0021120K）和辅

助管（TPB120800A）的损耗模型导入 PLECS 中，获得不同功率下的器件损耗，如图 2.13

所示。即便辅助管的导通电阻为 0.8Ω，其损耗仍然远小于主功率器件损耗，在整个输出功
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率范围内损耗都小于 1W。在额定功率 167kW 时，主功率器件的单管损耗为 20.28W，辅

助管的损耗仅为 0.57W。因此，辅助管可选用导通电阻大、小封装的管子，本文中辅助管

选用 TO263 封装 1.2kV/0.8Ω 的 Si MOSFET。 
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图 2.12 三相 10kV/500kW 直流变压器 
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图 2.13 功率损耗与输出功率的关系曲线 

2.4.2 励磁电感 

器件串联型 LLC 直流变压器励磁电感的取值与传统 LLC 直流变压器相似，需要综合

考虑直流变压器的增益和功率损耗。要求直流变压器在谐振频率附近的增益曲线尽可能平

坦，开环工作时输出电压比较稳定。除此之外，需要确保主功率器件正常的 ZVS-ON，减

小功率损耗，提高直流变压器效率。 

1. 增益：直流变压器不同于直流变换器，工作于不调压模式。LLC 谐振型直流变压器

定频开环工作，维持恒定的直流增益比，工作在谐振频率点时效率最高。当电路参数发生

微小差异，工作频率偏离谐振频率时，要求谐振频率附近的增益曲线尽可能平坦，才可确

保直流变压器的输出电压尽可能稳定[46]。LLC 谐振电路中直流增益 Mg(fn)的表达式如下： 
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
=
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 (2-8) 

式中，归一化频率 fn=fs/fr，K=Lm/Lr，品质因数 r r

e

/L C
Q

R
= 。谐振腔的品质因数 Q相同时，

不同 K值（K=10，50，100）下的增益曲线|Mg(fn)|如图 2.14 所示。当 Q固定时，K越大，

谐振频率点附近增益曲线越平坦，因此 Lm 应在可选范围内尽可能大，Lr 应尽可能小。 

 

图 2.14 不同 K值下的增益曲线 

2. 功率损耗：和传统 LLC 谐振电路一样，Lm 的取值关系到串联器件能否实现 ZVS-

ON。如式(2-9)所示，当 Lm 太大时，励磁电感电流峰值 imp 将很小，主功率器件寄生电容尚

未放电完全，无法实现 ZVS-ON。 

 i s
mp

m2 4

V T
i

L
=   (2-9) 

2.2.2 节中提到死区时间 td>放电时间 ta，死区 td 可被划分为两个阶段：1）放电阶段，

2）ZVS-ON 阶段，下面依据这两个阶段分析主功率器件实现 ZVS-ON 时，励磁电容 Lm 需

满足的条件。 

1）放电阶段（0≤t≤ta），如图 2.15 (a)所示，谐振电流 ir 对下桥臂的钳位电容 Ca1~Cak放

电，考虑到 Cds<<Ca，ta<td，在放电阶段寄生电容 Cds1~Cdsk及钳位电容 Ca1~Cak电压近似视

为不变，剩余 N-k 个寄生电容电压从 Vi×(N-k)/N 降至 0，功率器件 Sk+1~SN实现 ZVS-ON；

与此同时，上桥臂被充电，N个寄生电容等效为 Cds/N，等效寄生电容电压从 0 上升至 Vi×(N-

k)/N。该阶段上下桥臂寄生电容电量变化 ΣQ1min 为： 

 i ds i
1min ds ( )

V C V
Q C N k

N N N
 =  +   −  (2-10) 

此时，在 LLC 谐振直流变压器中，死区内谐振电流为 ir 等于励磁电感电流峰值 imp，imp 如
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式(2-9)所示。放电 ta 时间，谐振电流 ir 引起的电量变化为： 

 i s
1 a

m2 4

V T
Q t

L
 =    (2-11) 

为了确保放电阶段下桥臂 N-k个主功率器件完成 ZVS-ON，需要满足： 

 
1 1minQ Q   (2-12) 

放电阶段1

S1

Sk

Sk+1

SN

S1

SN

0 Vi × (N-k) / N

Vi × k / N

0Vi × (N-k) / N

ir

 

ZVS-ON2

S1

Sk

Sk+1

SN

S1

SN

ViVi × (N-k) / N

0

0Vi × k / N

ir

 

(a) 放电阶段(0≤t≤ta) (b) ZVS-ON 阶段(ta<t≤td) 

图 2.15 放电和 ZVS-ON 阶段钳位电容电压的变化 

2）ZVS-ON 阶段（ta≤t≤td），辅助管关断，谐振电流 ir 继续对下桥臂 k个寄生电容放电，

如图 2.15 (b)所示，k个寄生电容电压从 Vi×(N-k)/N降至 0，功率器件 S1~Sk实现 ZVS-ON。

上桥臂 N 个寄生电容继续被充电至 Vi。该阶段下桥臂放电量与上桥臂充电量之和 ΣQ2min

为： 

 i ds i
2min ds

V C V
Q C k

N N N
 =  +    (2-13) 

ZVS-ON 阶段谐振电流 ir 引起的电量变化为： 

 i s
2 d a

m

( )
2 4

V T
Q t t

L
 =   −  (2-14) 

为了确保放电阶段下桥臂 N-k个主功率器件完成 ZVS-ON，需要满足： 

 
2 2minQ Q   (2-15) 

则 Lm 需满足： 
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L
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

 +  

 (2-16) 

考虑到 Cds 随着 vds 的增加大幅衰减，如图 2.16 所示，依据式(2-17)对寄生电容容值进行拟

合。希望低压时主功率器件也可实现 ZVS-ON，因此，在输入电压 Vi=1kV，器件关断电压

vds=83V 时，拟合得 Cds=800pF。 

 

ds

oss ds rss ds ds
0

ds

ds

[ ( ) ( )]d
V

C v C v v
C

V

−
=


 (2-17) 

 

图 2.16 Cds 与 vds的关系曲线[47] 

将 Cds=800pF、Vi=1kV、Ts=50μs、td=1μs、ta=500ns、N=12 和 k=6 代入式(2-16)，励磁电感

Lm 需满足： 

 
m 31mHL   (2-18) 

结合原副边器件数据手册[47][48]，计算不同 Lm 下原副边 MOS 管的开关损耗和导通损

耗，图 2.17 给出 MOS 管的功率损耗 Ploss 与 Lm 的关系曲线。当励磁电感大于 12mH 后，

曲线基本平缓，直流变压器的功率损耗变化不大。综上所述，励磁电感的取值需满足

12mH<Lm<31mH。变压器由变压器厂商加工，实际的励磁电感值为 13.45mH。 

 

图 2.17 直流变压器功率损耗 Ploss 与 Lm的关系曲线 
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2.4.3 谐振电感 

为了减小直流变压器体积，考虑用变压器漏感作为谐振电感，无需外串谐振电感。

K=Lm/Lr，上述分析中希望 K值尽可能大，变压器漏感 Lr 尽可能小。实际加工的变压器参

数如表 2.1 所示，最小漏感为 49.12µH，此时 K=273。谐振频率 20kHz 附近的增益曲线十

分平坦，如图 2.18 (a)所示，当频率发生±20%偏移时，增益在±0.2%以内变化，如图 2.18 

(b)局部放大图所示。直流变压器工作在谐振点附近，依据谐振频率表达式(2-19)，谐振电

容选用 1.35µF。 

 r

r r

1

2π
f

L C
=  (2-19) 

表 2.1 中压高频变压器参数 

电路参数 符号 值 

原边额定电压 Vp 5kV 

副边额定电压 Vs 750V 

励磁电感 Lm 13.45mH 

漏感 Lr 49.12µH 

匝比 n:1 20:3 

 

(a) 增益曲线 (b) 局部放大 

图 2.18 K=273 时的电压增益曲线 

2.5 均压电路参数设计 

直流变压器励磁电感等参数确定后，钳位电路充放电电流的大小也随之确定。依据给

定的充放电电流，进行有源钳位均压电路参数设计，主要包括辅助管放电参数、钳位电容

容值的选取。均压参数的设计，影响到前述均压策略能否在钳位电容的放电和补偿阶段有

效进行。 
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2.5.1 放电参数 

就本文的器件串联型 LLC 谐振 DCT 而言，为了实现功率桥臂 12 个串联器件之间的

电压均衡，放电参数（放电时间 ta 和放电个数 k）需要满足电压均衡关系式：k×ta>tΔ，式

中，tΔ 为 12 个串联器件的总异步时间，具体的推导过程参见 2.2.2 节，这里不再赘述。通

过实验测得 tΔ，灵活调节 ta 和 k满足电压均衡关系式即可。 

2.5.2 钳位电容 

钳位电容的容值与电压纹波有着密切的关系。钳位电容取值过小时，串联器件之间的

异步将造成钳位电容两端出现较大的波动。为了实现良好的钳位功能以及均压效果，钳位

电容的容值应远大于主功率器件寄生电容的容值。主功率器件寄生电容的容值一般在百 pF

级，考虑挑选 μF 级电容作为钳位电容。 

为计算钳位电容电压波动，根据电容充放电行为，可将电压波动划分为三个阶段，即

充电、放电和补偿阶段，仍以 3 个器件串联（N=3），1 个钳位电容放电为例（k=1），来说

明这三个阶段电容电压变化。 

1. 充电阶段：位于主功率器件关断后的死区内（图 2.19 (a)中黄色阴影），主功率器件

S1 提前关断，其寄生电容 Cds1 迅速被充电，两端电压不断上升，超过钳位电容电压时，辅

助管反并二极管导通，正向谐振电流给钳位电容充电，如图 2.19 (b)所示； 

2. 放电阶段：位于主功率器件导通前的死区内（图 2.19 (a)中红色阴影）。辅助管被分

配放电信号 ga（红色），辅助管导通，负向的谐振电流给钳位电容放电，钳位电容电压（红

色）下降，如图 2.19 (b)所示； 

3. 补偿阶段：位于主功率器件关断后的死区内（图 2.19 (a)中蓝色阴影），因 k×ta>tΔ，

钳位电容放电量大于充电量，钳位电容电压之和 vC1+vC2+vC3 将低于直流母线电压 Vdc，主

功率器件关断后，如图 2.19 (d)所示，辅助管的反并二极管将自动导通，正向的谐振电流

将会给钳位电容充电，实现钳位电容电压的自动补偿。 
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(a) 钳位电容电压变化 
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Da1
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充电阶段1

 

放电阶段2

S1

S2
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补偿阶段3

S1

S2

S3

Vdc

vC1

vC2

vC3

vC1+vC2+vC3 < Vdc  

(b) 充电阶段 (c) 放电阶段 (d) 补偿阶段 

图 2.19 (a)钳位电容电压变化以及放电、充电、补偿阶段桥臂电流的流通路径 

在上述三个阶段均会造成电容电压波动。钳位电容电压达到稳态时，根据电压均衡条

件 k×ta>tΔ，放电阶段引起的电压波动大于充电或补偿阶段引起的。因此，依据放电阶段引

起的电压波动来计算电容电压纹波。放电时间为 ta，放电电流大小为 id，放电阶段造成的

电压波动 Δv如下： 

 d a

a

i t
v

C


 =  (2-20) 

放电阶段位于死区内，此时放电电流 id 等于励磁电感电流峰值 imp，即： 

 d mpi i=  (2-21) 

钳位电容电压为 vC，串联器件数目为 N，直流母线电压为 N×vC，开关周期为 Ts，励磁电

感为 Lm，励磁电感电流峰值 imp 为： 
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CN v T
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L


=   (2-22) 

定义钳位电容电压纹波系数为 Δv%=Δv/vC，则有如下关系式： 

 a s

m a

%
2 4

N t T
v

L C


= 


 (2-23) 

放电时间一定时，合适的 Ca 可将电容电压纹波系数 Δv%控制在一定范围内。同一容

值、电压等级的电容中，贴片陶瓷电容（MLCC）在体积方面具有明显优势，但 MLCC 存

在直流偏压特性：在 MLCC 两侧施加直流偏置电压后，其容量会出现衰减。本文选用

KEMET 公司 0.1µF/1000V 的贴片陶瓷电容（C1812C104KDRACAUTO），其容值变化系数

m与直流电压幅值 Vdc的关系曲线如图 2.20 所示。 

(833, -85.83%)

 

图 2.20 容值变化系数 m与直流电压幅值 Vdc的关系曲线[44] 

该电容应用于额定电压 833V 的场合，由图 2.20 可知此电压下容值衰减了 85.83%，即此

时 0.1µF 的电容衰减至 14.17nF。基于上述 MLCC 直流偏压特性，可以对钳位电容容值进

行修正，电容实际值为：(1-m)×Ca。进而将 Δv%与 Ca 的表达式修正为： 

 a s

m a

%
2 (1 ) 4

N t T
v

L m C


= 

 − 
 (2-24) 

励磁电感 Lm 为 13.45mH，钳位电容电压 vC为 833V，开关周期为 50µs，单个桥臂串联

器件数目 N=12，代入式(2-21)和(2-22)得 id 为 4.64A。ta 取 500ns，代入式(2-24)，图 2.21 给

出直流偏压 833V 时，钳位电容电压纹波系数与电容容值的关系曲线。在综合考虑直流偏

压特性和电压纹波大小的情况下，选择 21 个 0.1µF 陶瓷贴片电容并联，其体积仅为 0.52cm3，

此时钳位电容在 833V 偏置电压下容值为 0.3µF，电压纹波系数较小，为 0.94%，钳位电容

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                                          第 2 章 有源钳位器件串联型直流变压器的设计 

29 

 

电压一致性较好。 
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图 2.21 钳位电容电压纹波系数与容值的关系曲线 

2.6 仿真验证 

为验证本章设计的直流变压器的可行性，基于图 2.11 所示的电路拓扑，在 PLECS 仿

真平台中搭建器件串联型 LLC 谐振直流变压器，输入电压 Vi 为 10kV，输出电压 Vo 为

750V，额定输出功率 Po为 167kW。每个桥臂由 12 个功率器件串联而成（N=12），直流变

压器开环工作在谐振频率点，开关频率 fs 为 20kHz，死区时间 td 取 1µs，钳位电容放电时

间 ta 取 500ns，放电个数 k为 6，详细参数如表 2.2 所示。 

表 2.2 直流变压器主要仿真参数 

电路参数 符号 值 

输入电压 Vi 10kV 

输出电压 Vo 750V 

输出功率 Po 167kW 

输入电容 Ci 45.8µF 

输出电容 Co 1100µF 

各桥臂功率器件个数 N 12 

谐振电感 Lr 49.12µH 

谐振电容 Cr 1.3µF 

励磁电感 Lm 13.45mH 

变压器匝比 n:1 20:3 

开关频率 fs 20kHz 

死区时间 td 1µs 

放电时间 ta 500ns 

放电个数 k 6 

钳位电容容值（额定电压 833V 下） Ca 0.3µF 

为验证 2.4.2 节中励磁电感的参数设计，在输入电压 1kV 和 10kV 下观测钳位电路波
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形。如图 2.22 (b)的局部放大图所示，主功率器件导通前的死区内，钳位电容被选中放电

500ns，该阶段主功率器件两端电压不变。在辅助管关断后，1kV 输入电压下，串联主功率

器件的关断电压为 83V，其寄生电容经过 364ns，放电完全，如图 2.22 所示；10kV 输入电

压下，串联器件的关断电压为 833V，寄生电容经过 140ns，放电完全，如图 2.23 所示。因

此，励磁电感为 13.45mH 时，高压和低压输入下，串联器件的 ZVS-ON 均不受影响，设计

符合要求。 

time(s) time(s)

g

g'

iC1 (A)

ga

vds1 (V) ZVS-ON

ta

td

  

(a) 有源钳位电路 (b) 局部放大 

图 2.22 输入电压 1kV 有源钳位电路仿真波形 

time(s)

g

g'

iC1 (A)

ga

vds1 (V)

ta

ZVS-ON

td

time(s)  

(a) 有源钳位电路 (b) 局部放大 

图 2.23 输入电压 10kV 有源钳位电路仿真波形 
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直流变压器的励磁电感远大于谐振电感，增益曲线在谐振频率附近较为平坦，即便因

参数容差导致开关频率与谐振频率偏移，输出电压仍能十分接近额定电压。在仿真中设置

谐振腔参数存在±5%的偏差，观测整流桥输出电压。图 2.24 给出开关频率为 20kHz，谐

振频率为 18.61、19.54 和 20.57kHz 时，整流桥输出电压波形，对应的输出电压 vo1、vo2 和

vo3 分别为 743.89、744.68 和 745.04V。当开关频率偏离谐振频率±5%时，电压偏差较小，

约为 0.1%，符合预期设计。需要说明的是，输出电压均低于理论值 750V，这是因为仿真

模型中考虑了线路阻抗、主功率器件的导通电阻及整流桥的导通压降。 

745.04V

744.68V

743.89V

v o
1
~

v o
3
 (

V
)

 

(a) 整流桥输出电压 (b) 局部放大 

图 2.24 谐振频率 18.61、19.54 和 20.57kHz 时整流桥输入电压波形 

为模拟实际电路中串联器件之间的异步，上桥臂总异步时间 tΔ1 设为 225ns，下桥臂总

异步时间 tΔ2 设为 900ns，放电时间 ta=500ns，放电个数 k=6，那么 k×ta=3μs，k×ta>>tΔ1,且

k×ta>>tΔ2，满足电压均衡条件。图 2.25 (b)仿真波形中，钳位电容实现了电压均衡，放电和

补偿阶段有序进行。死区内由于钳位电容的插入，上下桥臂均呈现三电平阶梯波，中间电

平的幅值与放电个数相关，阶梯波下降沿中间电平为 k×Vi/N，阶梯波上升沿中间电平为(N-

k)×Vi/N。仿真中 k=N/2，阶梯波的中间电平为 Vi/2，如图 2.25 (a)所示。 

图 2.26 是考虑钳位电容在 0.31μF 附近存在±20%波动时，电容电压稳态仿真波形。根

据仿真结果列出钳位电容电压的纹波系数，如表 2.3 所示。即使容值存在明显偏差，钳位

电容电压纹波系数基本在 1%以内。图 2.26 的稳态波形可以看出，电容电压实现了良好的

均衡，均稳定在 833V 附近。放大的波形中，上桥臂钳位电容最大压差为 9.1V，下桥臂最

大为 8.8V，电容之间的电压不均衡度小于 5%，符合设计要求。 

表 2.3 钳位电容容值及其纹波系数 

钳位电容 容值/μF 钳位电容电压纹波系数 

Ca1 0.24 1.05% 

Ca2 0.26 0.97% 

Ca3 0.27 0.93% 
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Ca4 0.28 0.90% 

Ca5 0.29 0.87% 

Ca6 0.3 0.84% 

Ca7 0.31 0.81% 

Ca8 0.32 0.79% 

Ca9 0.33 0.76% 

Ca10 0.34 0.74% 

Ca11 0.35 0.72% 

Ca12 0.36 0.70% 

v C
u

1
~

v C
u

1
2
 (

V
)

v C
d

1
~

v C
d

1
2
 (

V
)

time(s)time(s)

varm1(V)

varm2(V)

vp(V)

ir(A)

 

(a) 上下桥臂电压、变压器原边电压、谐振电流 (b) 上下桥臂钳位电容电压 

图 2.25 直流变压器稳态仿真波形 

ΔvCmax = 9.1V

ΔvCmax = 8.8V

v C
u

1
~

v C
u

1
2
 (

V
)

v C
d

1
~

v C
d

1
2
 (

V
)

time(s)  

(a) 上下桥臂钳位电容电压 (b) 局部放大 

图 2.26 考虑±20%容值差异时的稳态仿真波形 
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2.7 本章小结 

本文运用了有源钳位均压电路实现串联器件的动静态电压均衡，在功率器件两端并联

由辅助管和钳位电容构成的钳位电路，将串联器件电压均衡问题转化为钳位电容电压均衡。

具体介绍了钳位电容的放电策略、均压方法，并分析钳位电容的充放电阶段，推导钳位电

容电压均衡条件，引入补偿阶段，开环实现钳位电容电压均衡。对直流变压器参数（励磁

电感、谐振电感等）以及有源钳位电路的关键参数（放电时间、钳位电容容值等）进行了

设计，并通过仿真验证直流变压器的参数设计，观察均压效果以及钳位电容电压纹波，均

符合设计要求，仿真结果表明死区内由于钳位电容的插入，桥臂电压呈现阶梯波，降低了

器件开关过程中的 dv/dt。 
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第3章 基于器件串联模组的中压直流变压器 

3.1 引言 

本章首先运用集成封装技术设计并制作了串联器件模组，模组内部包含功率电路（6 个

串联的功率器件及其对应的有源钳位均压电路）、驱动采样电路和控制电路。接下来开展

了器件串联模组的热设计和热测试。基于上述器件串联模组，搭建直流变压器实验平台，

功率桥臂由单个模组扩展至 2 个模组串联，完成均压和模组扩展性测试。 

3.2 器件串联模组 

3.2.1 功率电路 

串联模组的功率部分包含 6 个串联器件及其对应的有源钳位均压电路（ACM）。均压

电路包括辅助管和钳位电容，如图 3.1 (a)所示。单个器件串联模组耐压为 7.2kV，额定工

作在 5kV，拟将串联模组用于 10kV/167kW 直流变压器中。电路的能量传输均由串联的主

功率器件处理，主功率器件选择 Cree 公司的 1.2kV/21mΩ SiC MOSFET（C3M0021120K）。

辅助管选用紫光微的 1.2kV/0.8Ω Si MOSFET（TPB120800A），具体的器件选取过程参见

2.4.1 节。钳位电容选取 C1812 封装、2.1µF的贴片陶瓷电容（21×0.1µF），体积仅为 0.52cm3，

电容容值的选取过程参见 2.5.2 节，这里不再赘述。上述主功率器件、辅助管和钳位电容

构成模组的功率电路，功率电路的结构和 PCB 如图 3.1 所示。 

ACM

 

ACM
 

(a) 模组电路结构 (b) PCB 

图 3.1 串联模组功率电路 

3.2.2 驱动采样电路 

为了减小模组体积、提高功率密度，将驱动和采样电路集成在同一块 PCB 上，图 3.2
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给出驱动采样电路的 PCB及三维图。驱动电路负责分配主功率器件和辅助管的驱动信号，

采样电路负责采样钳位电容电压。采样电路由分压电阻、运算放大器、AD 采样和数字隔

离构成，如图 3.3 所示。功率侧钳位电容电压经由电阻分压，转化为低压信号，再经运算

放大处理，送至 AD 采样芯片，模数转化后传给数字隔离。驱动的功率侧和数字侧之间以

及数字隔离芯片的功率侧和数字侧之间设置隔离带，如图 3.2 (a)白色虚线所示，确保驱动

和采样的安全可靠运行。 

主管
驱动

AD

采样

辅助
管驱
动

隔离带

隔离带

功率侧 数字侧 功率侧  

(a) PCB 

主管
驱动

AD采样

辅助管
驱动

 

(b) 三维图 

图 3.2 串联模组驱动和采样电路 

运放 AD采样 数字隔离

-

+

分压电阻

模组
控制器

 

图 3.3 采样电路框图 

将模组应用于中压直流变压器中，模组额定工作在 5kV，绝缘应力主要由驱动芯片承

受。为了降低驱动芯片所需承受的绝缘应力，考虑将模组中点与控制电路的地连接在一起，

如图 3.4 所示。下面分析驱动芯片需要承受的电压。 
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当模组位于上桥臂，且处于导通状态时，模组内部串联器件均可视为等电位，等于正

功率端 Vdc+的电位，即+5kV，那么驱动芯片功率侧电位近似为+5kV。此时控制电路因与

模组中点相连，其电位也为+5kV，驱动芯片数字侧电位也可视为+5kV。驱动芯片两侧电

压近似于 0。 

当模组位于上桥臂，且处于关断状态时，模组内第一个串联器件的电位为+5kV，第 6

个串联器件的电位为 0，模组中点电位为+2.5kV，那么第一个辅助管的驱动芯片功率侧的

电位为+5kV，数字侧的电位为+2.5kV，两侧所需承受的绝缘电压为 2.5kV。同样地，第 6

主管的驱动芯片也需承受 2.5kV 的绝缘电压，而其他器件的驱动芯片承受的绝缘压力相对

较小。 

+5kV

控制
电路

模组中点

S1

隔离驱动

S2

S6

DGND

+5kV

+5kV

0

0

0

0

0

0

 

+

833V

+5kV

控制
电路

模组中点

S1

隔离驱动

S2

S6

DGND

+2.5kV

0

2.5kV

1.67kV

833V

1.67kV

1.67kV

2.5kV

 

(a) 导通 (b) 关断 

图 3.4 模组位于上桥臂处于导通和关断状态时，驱动芯片电位分布 

VISO

2.5kV

t

RMS(VISO)=1.77kV

Ts 2Ts0
 

图 3.5 驱动芯片需承受的绝缘电压 

模组位于下桥臂时，可进行同样分析，处于导通状态时，驱动芯片两侧电压为 0；处

于关断状态时，驱动芯片两侧电压最高为 2.5kV。综合上述分析，在模组在开关动作过程

中，驱动芯片两端电位差变化如图 3.5 所示，为 0 至+2.5kV 变化的两电平方波，呈现开关
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周期性变化，其有效值为 1.77kV。本文选用 TI 的驱动芯片 ucc21750-q1，数据手册给出驱

动芯片寿命与电压的关系曲线，如图 3.6 所示，电压有效值小于 1.8kV 时，驱动芯片均处

于安全工作区，满足设计要求。采样电路也可做类似分析，这里不再赘述。 

 

图 3.6 驱动芯片寿命与电压的关系曲线[45] 

3.2.3 控制电路 

控制电路主要负责钳位电容电压排序以及主功率器件和辅助管驱动信号的分配，具体

的控制构架如图 3.7 所示。模组控制器与中央控制器之间采用光纤通信。模组控制器同时

管理 6 个串联器件及其对应的均压电路，在每个开关周期内采样 6 个钳位电容电压，根据

电压、电流值判断模组当前状态，并将电压值以及模组状态发送至中央控制器。中央控制

器依据模组状态、桥臂电流、输入电压等信息，判断直流变压器系统是否正常工作，若系

统工作异常，及时开启保护；若工作正常，对电容电压进行排序，并根据排序结果分配辅

助管的驱动信号 ga。模组控制器接收到中央控制器返回的数据，生成 6 个主功率器件的驱

动信号 g 和对应辅助管的驱动信号 ga。 
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模组

中央控制器FPGA 

EP3C25Q240 
模组控制器FPGA 

EP4CE10F17C8N

采样电容电压vC6

1.驱动、放电信号

(g6、ga6)生成

2.故障停机指令

1.主管驱动g

2.放电信号ga

3.故障停机指令

1.电容电压vC

2.模组状态

采样电容电压vC1

输入电压

输出电压

桥臂电流

1.驱动、放电信号

(g1、ga1)生成

2.故障停机指令

 

图 3.7 控制电路构架 

3.2.4 器件串联模组 

上述功率、驱动采样、控制电路通过接插件电连接在一起，其中，功率电路位于最底

层，控制电路位于顶层，如图 3.8 所示。6 个串联器件置于功率电路 PCB 的背面，串联器

件的漏极金属与双面覆铜氧化铝陶瓷基板焊接在一起，可增强器件的散热能力。陶瓷基板

厚 1.2mm，击穿场强为 10kV/mm，满足串联器件之间的绝缘要求。将上述部件封装在 3D

打印外壳内部，组成一个器件串联模组，模组内部填充硅凝胶，提高绝缘性能，模组的长

宽高分别为 284mm、88mm、58.2mm，三维图和实物如图 3.9 所示，模组的等效器件参数

见表 3.1。 

驱动采样
电路

功率电路

控制电路

接插件  

图 3.8 功率电路与串联器件、铜基板的连接 
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驱动采样
电路

功率电路

氧化铝陶瓷基板

控制电路

硅凝胶

铜基板

5
8
.2

m
m

 

辅助电源

控制电路
驱动采样

电路

功率
电路

铜基板

氧化铝陶瓷基板

硅凝胶

 

(a) 三维结构 (b) 实物 

图 3.9 器件串联模组 

表 3.1 模组等效器件参数 

等效参数 符号 值 

耐压 vdsmax 7.2kV 

连续导通电流 ID 75A 

导通电阻 Rds_on 6×21mΩ 

基于上述器件串联模组，三相 10kV/500kW 器件串联型直流变压器中压侧的 72 个功

率器件可集成封装成两层功率抽屉。如图 3.10 所示，功率抽屉的长宽高分别为 67.5cm、

45cm 和 13.5cm，每层功率抽屉包含 6 个串联模组，构成 ABC 三相的上（下）桥臂，大幅

提高直流变压器的功率密度。 

1
3
.5

m
m

×2

模组

 

图 3.10 10kV 直流变压器功率抽屉的三维结构 

3.2.5 模组热设计 

将器件串联模组应用于 2.4 节设计的 10kV/167kW 直流变压器中，满载工作时，串联

器件的单管损耗为 20.28W。基于这一损耗，在 ANSYS icepak 中对模组进行了散热设计。

搭建如图 3.11 所示的热仿真模型，用长方体薄片来简化热源，薄片尺寸与 TO247 外围尺
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寸一致。热源正下方依次设有双面覆铜氧化铝陶瓷基板、铜基板和散热器。陶瓷基板用以

实现串联器件之间的绝缘，铜基板起到机械支撑和散热的作用，散热器进一步增强模组的

散热能力。散热器如图 3.12 所示，具体尺寸见表 3.2。铜基板与散热器之间填充导热硅脂

以减小热阻。 

PS1

PS2

PS3

PS4

PS5

PS6

热源

双面覆铜氧化铝
陶瓷基板

铜基板

散热器

风扇

 

图 3.11 散热器热仿真模型 

散热器采用强迫风冷散热，其高度为 54.3mm，宽度为 88mm，在常规的轴流风扇中挑

选高度、宽度和厚度分别为 40mm、40mm 和 20mm 的风扇较为适宜。考虑到单个模组需

配备 4 个风扇，数目较多，因此单个风扇的功率不宜太大，挑选功率为 1W 左右的风扇。

4 个风扇两两并排放置在散热器短边。基于上述原则，选用轴流风扇 1608VL-05W-B40-B00。 

单个热源热损耗设为 20.28W，环境温度设为 25℃，将风扇（1608VL-05W-B40-B00）

的流速曲线导入 icepak，四面设置挡板模拟其工作在样机功率层抽屉中。风冷采取散热器

短边吹风的方式，铜基板厚度将影响到整体的均热效果。铜基板过厚，均热效果良好，但

耗材过多、模组功率密度（W/kg）偏低；而铜基板过薄，则均热效果不佳，如图 3.13 所

示，因此根据不同厚度铜基板的热仿真结果确定其最佳厚度。在其他条件控制不变的情况

下，仅改变铜基板厚度，厚度为 1~5mm 的热仿真结果如图 3.14 所示。可以看出铜基板较

薄（1mm）时，均热效果不好，芯片中最高与最低的温差较大，为 4.72℃，当铜基板厚度

≥3mm 时，均热效果基本稳定。选用 3mm 厚铜基板，可确保散热均匀，提高整个模组的

寿命以及可靠性，避免串联器件中某个器件因长期处于过热状态，进而发生参数退化。 
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h

h

w

d

g

c

s

 
(a) 三维结构 (b) 正视图 

图 3.12 散热器 

表 3.2 散热器参数 

散热器参数 符号 值 

长 l 280mm 

宽 w 88mm 

高 h 54.3mm 

基板厚度 d 8.3mm 

翅片厚度 s 1.5mm 

翅片高度 c 46mm 

翅片间隙 g 3.9mm 

散热器材料 / Al6063-T5 

 

(a) 薄铜基板 (b) 厚铜基板 

图 3.13 铜基板厚度不同时散热器表面的温度云图 
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器件最高壳温 器件最低壳温

4.72
4.6

4.24
4.19

4.15

铜基板厚度/mm

温度/  

 

图 3.14 不同铜基板厚度下器件最高/低壳温 

最终热仿真结果如图 3.15 所示，左侧风速云图中，风扇平均风速在 3m/s，右侧温度云

图中，功率器件最高壳温 Tc6 为 43.0℃，最低壳温 Tc1 为 38.7℃，最大温差为 4.3℃；功率

器件对应的铜基板侧壁的最高温度 Tcu6 为 39.3℃，最低温度 Tcu1 为 34.8℃。6 个功率器件

的壳温 Tc、对应铜基板侧壁的温度 Tcu 以及二者之间的温差 ΔT详见表 3.3。 

表 3.3 功率器件的壳温、对应铜基板侧壁的温度以及二者之间的温差 

功率器件 壳温 Tc /℃ 铜侧壁温度 Tcu /℃ 温差 ΔT /℃ 

S1 38.73 34.8 3.93 

S2 39.93 36.13 3.8 

S3 40.67 36.95 3.72 

S4 42.09 38.37 3.72 

S5 42.83 39.14 3.69 

S6 42.97 39.32 3.65 

为计算模组的结温，建立模组及其散热器的热模型，如图 3.16 所示。以串联器件 S1 为

例，PS1 为 S1 满载损耗，Tj1 为 S1 的结温，Rjc为 S1 结到壳的热阻，Rch1 为 S1 壳到散热器的

热阻，S1 的壳与散热器之间经由氧化铝陶瓷基板和铜基板，铜基板与散热器之间填充导热

硅脂，Rha 为散热器与环境之间的热阻。根据热模型，计算功率器件的结温 Tji（i=1,2,… ,6）： 

 j c jc Si i iT T R P= +   (3-1) 

参考功率器件（C3M0021120K）的结到壳的热阻 Rjc=0.32℃/W，计算得功率器件最高结温

Tj6 为 49.5℃，最低结温 Tj1 为 45.2℃。 
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ΔT 38.73 

42.97  

 

(a) 风速云图 (b) 温度云图 

图 3.15 散热器热仿真 

Rjc

Rch1

PS1

Tj1

Tc1

Rjc

Rch2

PS2

Tj2

Tc2

Rjc

Rch3

PS3

Tj3

Tc3

Rjc

Rch4

PS4

Tj4

Tc4

Rjc

Rch5

PS5

Tj5

Tc5

Rjc

Rch6

PS6

Tj6

Tc6

Ta

Th

Rha

 

图 3.16 模组与散热器的热模型 

接下来进行模组的散热测试，搭建了如图 3.17 所示的热测试电路来模拟额定功率下模

组内部主功率器件的发热，在模组 M1 的功率端子 M+和 M-之间加一负向电压，模组 M1 包

含 6 个串联器件 S1~S6，S1~S6 的反并二极管 D1~D6 的正向导通压降为 vSDi（i=1,2,… ,6），

导通电流为 iS。单管损耗 PSi可计为： 

 S SD Si iP v i=   (3-2) 

iS

M1

M+

M-

-

+

vSD1

-

+

vSD2

-

+

vSD3

 

图 3.17 热测试电路原理图 
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表 3.4 热测试电路主要参数 

电路参数 符号 值 

导通电流 iS 8.75A 

二极管正向导通压降 vSDi 2.4V 

单管损耗 PSi 21W 

图 3.18 (a)中给出热测试电路的实物图，模组采用风冷的散热方式，置于散热器的正上

方，散热器短边侧各放置一组风扇，一组风扇内部包括两个并排放置的风扇，一组风扇吹

风，另一组抽风，箭头方向为风向。测得每个二极管的 vSD均为 2.4V，此时增大 iS，在 iS

达到 8.75A 时，二极管的损耗 PS 为 21W，近似等于主功率器件的最大损耗。基于这一电

压电流条件下，通过热成像仪观测模组温度表面变化，60min 后模组温度不再上升，考虑

到器件封装在模组内部，无法直接测量器件壳温，通过热成像仪观测串联器件对应位置的

铜基板侧壁温度。记录 S1~S6 对应的铜基板侧壁的温度数据，如图 3.18 (b)所示。S1~S3下

方铜基板温度基本一致，S3~S6 下方铜基板温度基本呈递增趋势，S1 位于进风口，温度为

45.5℃，S6 位于出风口，由于热场的叠加作用，S6 下方铜基板侧壁的温度最高，为 52.1℃。

最大温差为 6.6℃。 

结合功率器件壳温与铜基板侧壁温度差（图 3.15），可以推算得此时最高壳温为 56℃，

再根据热阻模型（图 3.16），计算得最高结温为 62.7℃，小于 70℃，符合设计要求。 

对比实验和仿真的结果，进风口到出风口的温度变化趋势基本一致，但实验测得各个

位置的温度均高于仿真结果。首先，实测功率 21W 略大于理论功率 20.28W；其次，因模

组体积大于一般功率模块，铜基板在实际的焊接过程中，发生翘曲，导致铜基板和散热器

接触不充分，之间存在 1mm 的空隙，即使填充导热硅脂也无法保证完全接触。 

模组

散热器

直流电源

辅助电源

 

模组

散热器

1 2 3 4 5 6

45.5 45.4 45.5 48.2 50.7 52.1 

 

(a) 热测试平台 (b) 热成像 

图 3.18 热测试@单管损耗 20.28W 
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3.3 实验验证 

为验证本文所提出的器件串联模组在直流变压器中的应用效果，搭建了如图 3.19 所示

的实验样机，电路拓扑与图 2.11 一致，输入侧采用半桥结构，每个功率桥臂由器件串联模

组构成，输出侧采用全桥二极管整流，该样机的主要工作参数如表 3.5 所示。 

高压电源

中央控制器

谐振腔 整流桥
输出电容

变压器输入电容

上桥臂
模组

下桥臂
模组

示波器

 

图 3.19 器件串联型直流变压器实验平台 

表 3.5 实验样机主要参数 

电路参数 符号 值 

输入电压范围 Vi 0~2kV 

输出电压 Vo 0~500V 

输出功率 Po 0~16.67kW 

各桥臂功率器件个数 N 6 

放电个数 k 3 

谐振电感 Lr 120µH 

谐振电容 Cr 1.6µF 

励磁电感 Lm 5mH 

变压器匝比 n:1 2:1 

开关频率 fs 10kHz 

死区时间 td 1µs 

放电时间 ta 500ns 

钳位电容容值 Ca 2.1µF 

输入电容 Ci 91µF 

输出电容 Co 720µF 

3.3.1 放电时间实验验证 

根据 2.2.2 节中的分析可知，要想实现钳位电容电压均衡，需要使总放电时间 k×ta 大于
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异步时间 tΔ。为了选定合适的放电时间 ta，首先，通过实验测得串联器件之间的固有异步

时间 tΔ。具体做法是在异步时间 tΔ 的基础上，让某个器件提前关断 tah，通过二分法不断缩

减放电时间 ta，来获取电容电压维持均衡的临界放电时间 ta，从而得到串联器件固有异步

时间 tΔ。此时若仍要维持电压均衡，均衡条件可修正为： 

 
a ahk t t t  +  (3-3) 

输入电压 1200V，6 个串联器件（N=6）中挑选电压最高的钳位电容进行放电（k=1），

人为控制第 6 个串联器件（S6）提前关断 25ns（tah=25ns）。放电时间 ta 从 600ns 依次二分

递减，直至 150ns 时，钳位电容电压仍维持均衡。该实验表明系统固有异步时间 tΔ<125ns；

当 ta 取 75ns、输入电压为 600V 时，钳位电容电压之间出现明显不均衡，如图 3.20 (a)所

示，据此可推断 tΔ>50ns。从上述测试中，可以发现 6 个串联器件的固有异步时间 tΔ 大于

50ns 小于 125ns，进一步将放电时间调整为 125ns 和 100ns，发现 ta=100ns 即可实现钳位

电容之间的电压均衡，如图 3.20 (b)所示，钳位电容之间的电压不均衡度<5%。基于以上实

验，推测串联器件之间的固有异步时间满足： 

 50ns 75nst   (3-4) 

采用该区间内的上限值 75ns 来估测异步时间 tΔ。 

30V

Time(50μs/div)

vC4 vC5 vC6 (50V/div)

 ir (5A/div)

Time(50μs/div)

vC4 vC5 vC6 (50V/div)

 ir (5A/div)

 

(a) 放电时间 75ns (b) 放电时间 100ns 

图 3.20 S6提前关断 25ns，钳位电容放电 75ns 和 100ns 对应的电压波形 

考虑到该均压策略有可能应用到器件参数差异较大的电路中，人为地增大关断异步时

间来模拟这一应用场景。控制第 6 个串联器件提前关断 50ns 和 75ns，重复上述实验。如

图 3.21 所示，S6 提前关断 50ns，放电时间取 100ns 时，300V 输入电压下，钳位电容无法

实现电压均衡，而将放电时间延长至 125ns 时，1200V 输入电压下，仍能实现电压均衡。

与此类似的是，图 3.22 中 S6 提前关断 75ns 时，150ns 的放电时间足以实现电压均衡。该

实验进一步地核验了器件之间的固有异步时间 tΔ 可用 75ns 来估测，同时也可说明均压条
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件（k×ta>tΔ）对器件参数差异的敏感度低，若器件之间存在较大程度的差异，通过适当地

增加放电时间和放电个数仍能实现串联器件之间的电压均衡。为保证均压的可靠性，灵活

调节 k 和 ta 的取值，只要满足 k×ta>tΔ，钳位电容最终将达到均衡状态。在本文的 LLC 谐

振型直流变压器中，放电时间 ta 取 500ns，放电个数 k取 3，k×ta>>tΔ，以确保各种工况下

都能实现电压均衡。 

vds4 vds5 vds6 (50V/div)

(20μs/div )
 ir (5A/div)

vds4 vds5 vds6 (50V/div)

(20μs/div )
 ir (2A/div)

15V

 

(a) 放电时间 100ns (b) 放电时间 125ns 

图 3.21 S6提前关断 50ns，钳位电容放电 100ns 和 125ns 对应的电压波形 

vds4 vds5 vds6 (50V/div)

(20μs/div )
 ir (5A/div)

vds4 vds5 vds6 (20V/div)

(20μs/div )
 ir (5A/div)

12V

 

(a) 放电时间 125ns (b) 放电时间 150ns 

图 3.22 S6提前关断 75ns，钳位电容放电 125ns 和 150ns 对应的电压波形 

在选定的放电时间 ta=500ns 下进行实验，放电个数 k 设为 1，前述实验测得的固有异

步时间 tΔ=75ns，此时 k×ta>>tΔ。图 3.23 给出两个开关周期内辅助管驱动信号、主管电压、

钳位电容电压、谐振电流的波形。由于电容电压波动较小，为更直观反映其变化，电容电

压通道采用 AC 耦合的方式测量。主功率器件导通前的死区内，如图 3.23 红虚线框所示，

辅助管 Sa6 被分配放电信号，钳位电容电压 vC6 下降。主功率器件关断后，如图 3.23 黑虚

线框所示，钳位电容电压 vC6 出现微小的抬升，说明此时钳位电容电压之和 vC1+vC2+…+vC6

小于直流母线电压 Vdc，出现电压补偿过程。 
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vC6 (5V/div)

ga6 (20V/div)

vds6 (200V/div)

ir (5A/div)

vC6 vC6 

(1μs/div )

ta

vC6 

1.2V

vC6 

(1μs/div )

0.3V

(20μs/div )

 

图 3.23 放电和补偿阶段 

3.3.2 电容电压纹波实验验证 

依据 2.5.2 节中钳位电容电压纹波与电容容值的关系式，在确定钳位电容容值后，放电

时间作为可控量将影响钳位电容纹波的大小，为了进一步验证二者之间的关系，进行了如

下的测试。输入电压为 1200V，6 个器件串联（N=6），钳位电容为 2.1µF，此时每个钳位

电容两端的电压为 200V，根据 2.5.2 节中直流偏置电压对容值的影响，计算出此时电容实

际值约为 1.26µF，放电时长 ta 依次设为 125ns、250ns 和 500ns。图 3.24 的实验波形给出

在三种放电时长下钳位电容电压的波动，可以看到钳位电容电压波动均很小。根据 2.5.2 节

中的电容电压纹波计算表达式，在 125ns、250ns 以及 500ns 时，电容电压波动理论值分别

为 0.3V、0.6V 和 1.19V，实验测得电压波动分别为 0.2V、0.56V 和 1.2V，实测值与理论值

基本一致。随着放电时长的增大，钳位电容电压的波动线性增大，与 2.5.2 节中的式(2-23)

相符。 
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vC6 (5V/div)

ga6 (20V/div)

vds6 (200V/div)

ir (5A/div)
(20μs/div)

(1μs/div)

vC6 

0.2V

125ns

 
(a) 125ns 

vC6 (5V/div)

ga6 (20V/div)

vds6 (200V/div)

ir (5A/div)
(20μs/div)

vC6 

0.56V

(1μs/div)250ns

 
(b) 250ns 

vC6 (5V/div)

ga6 (20V/div)

vds6 (200V/div)

ir (5A/div)
(20μs/div)

vC6 

1.2V

(1μs/div)500ns

 
(c) 500ns 

图 3.24 不同放电时长下钳位电容电压纹波 

3.3.3 模组 5kV 均压实验 

在 LLC 谐振型直流变压器中，不同负载条件下谐振电流 ir 的波形如图 3.25 所示。负

载变化时，死区充/放电电流基本不变，均近似等于励磁电流峰值，可以任选一种负载条件

来验证均压效果，这里选用空载工况来进行验证。原 LLC 谐振拓扑可简化为图 3.26 (a)所

示的半桥结构，桥臂中点接感性负载，感性负载为励磁电感 Lm。该简化的电路拓扑用于测

试额定电压 5kV 下模组的均压效果。 
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Lr ir

Lm
Co Vo

g'

g

Vi

n:1

 

g

ir t

ga td

重/轻/空载

 

(a) LLC 谐振变换器拓扑 (b) 不同负载工况下的放电阶段 

图 3.25 不同负载工况下 LLC 谐振电流 

g'

varm2

g

im

Lm

Vi

+

-
 

g'

im t

ga td

g

 

(a) 均压测试电路拓扑 (b) 主要波形 

图 3.26 均压测试电路 

5kV高压直流

电源Vi

M2

M1

Ci

Lm

 

图 3.27 测试电路实物 

表 3.6 测试电路主要参数 

电路参数 符号 值 

输入电压 Vi 10kV 
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输入电容 Ci 91μF 

励磁电感 Lm 5mH 

开关频率 fs 10kHz 

死区时间 td 1µs 

单个桥臂模组数目 M 1 

各桥臂功率器件个数 N 6 

放电时间 ta 500ns 

放电个数 k 3/4 

钳位电容容值（额定电压 833V 下） Ca 0.3µF 

测试电路的主要参数如表 3.6 所示。上下桥臂各包含一个器件串联模组（6 个串联器

件）。依据 2.2.2 节中的放电策略，一个开关周期内上/下桥臂主管驱动 g 与 g’，以及上桥

臂辅助管驱动 ga（辅助管被选中放电）的波形见图 3.28 (a)。死区时间 td 为 1μs，辅助管提

前导通 150ns，放电时间 ta 为 700ns，ta<td。当 ta=700ns 时，辅助管已在主管导通前完成关

断，主管和辅助管不会直通。 

输入电压从 0 上升至 5kV 过程中，观测钳位电容、串联器件和模组电压波形。图 3.28 

(b)给出输入电压 1.7kV 时，上下桥臂电压 varm1、varm2 和谐振电流 ir 的波形。钳位电容放电

个数为 4，在放电阶段（0≤t≤ta），桥臂电压 varm1从 Vi 降低至 2Vi/3，在 ZVS-ON 阶段（ta<t≤td-

ta），varm1 继续降低至 0，功率器件仍然保持零电压开通。在死区（0≤t≤td）内构成阶梯波，

降低桥臂的 dv/dt。 

varm1 varm2 (500V/div)

Time(50μs/div)

 ir (2A/div)

ta

td

g (10V/div)
 ga (10V/div)

 g' (10V/div)

td = 1µs 

ta = 700ns 

Δt = 150ns 

Time(500ns/div)   

(a) 主管驱动 g、g’以及辅助管驱动 ga (b) 桥臂电压 

图 3.28 驱动及 Vi=1.7kV，空载时桥臂电压稳态波形 

图 3.29 (a)为 3kV 下桥臂电压波形，即模组两端电压波形。模组关断电压稳定在 3kV，

且未出现电压过冲。死区内钳位电容的插入，导致模组电压波形呈现为一个 3 电平（0，

Vi/2，Vi）阶梯波。此时钳位电容、串联器件均实现电压均衡，器件关断电压稳定在钳位电

容电压，均为 500V，如图 3.29 (b)、(c)所示。 

输入电压升高至模组额定电压 5kV，图 3.30 (a)给出下桥臂模组的稳态波形，包括三个
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钳位电容（左）和对应功率器件（右）的电压，放电个数 k=3，放电时间 ta=500ns，满足

电压均衡条件：k×ta>tΔ。钳位电容之间实现了良好的电压均衡，电压 vC4、vC5、vC6 稳定在

833V 附近，从放大的波形中可以看出，虽然串联器件关断速度存在差异，但器件关断后

未出现电压尖峰，关断电压稳定在 833V 左右，整体的电压不均衡度小于 5%。上述实验可

以验证 2.2 节中提到的只要实现钳位电容的电压均衡，就可保证串联器件之间也是电压均

衡的。器件串联模组可等效为单个高压器件进行使用，模组内部集成驱动，使用时仅需提

供控制信号和辅电。 

Time(100μs/div)

varm1(1kV/div)

ir(12.5A/div)

 

(a) 模组电压和谐振电流 

Time(100μs/div)

vC1 vC2 vC3 (100V/div)

500V

Time(200μs/div)

vC1 vC2 vC3 (100V/div)

500V

 

(b) 钳位电容电压 (c) 串联器件电压 

图 3.29 3kV 下模组波形 

vds4 vds5 vds6 (200V/div)

Time(100μs/div)Time(100μs/div)

vC4 vC5 vC6 (200V/div)

833V

833V

 

(a) 钳位电容 (b) 功率器件 

图 3.30 额定电压 5kV 下模组电压波形 

3.3.4 功率实验 

为了进一步验证模组的均压性能，基于图 3.19 所示的直流变压器样机开展了功率实验。
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图 3.31 给出输入电压 2kV、输出功率 16.67kW 时，钳位电容电压 vC、功率开关管功率端

电压 vds 和谐振电流 ir 的波形。带载工况下，钳位电容和串联器件仍能很好地实现电压均

衡，不均衡度小于 5%。此时放电电流幅值为 5A。在同一工况下，观测钳位电容电压 vC

（AC 耦合）、辅助管驱动信号 g、主功率器件驱动信号 ga、主功率器件 vds 的波形。主功

率器件开通前的死区内，ga 置高，Sa 导通 1μs，钳位电容电压 vC有所跌落（图 3.32 中红虚

线框）；主功率器件关断后，vC略有抬升，出现电压补偿（图 3.32 中黑虚线框），与 2.5.2

节中分析一致。经历上述放电和补偿阶段后，钳位电容电压 vC较低，下一个开关周期中，

ga 为低电平，Sa1 保持关断，vC基本不变。上述过程，平均 2 个开关周期重复一次，辅助管

平均 2 个开关周期动作一次。 

Time(100µs/div)

vC4、vC5、vC6 (200V/div)

ir(50A/div) Time(100µs/div)

vds4、vds5、vds6 (200V/div)

ir(50A/div)

ta

td

imp=5A

333V333V

 

(a) 钳位电容电压 (b) 主功率器件电压 

图 3.31 Vi=2kV，Po = 16.67kW 时，钳位电容与主功率器件电压稳态波形 

vg (20V/div)

ta=1μs

td=2μs

Time(1μs/div)

ga6、g (20V/div)

vC6(10V/div)

vds6 (200V/div)

Time(2.35us/div)

ga6、g (20V/div)

vC6(10V/div)

vds6 (200V/div)

Time(100μs/div)

ga6、g (20V/div)

vC6(10V/div)

vds6 (200V/div)

Time(2.35μs/div)   

图 3.32 Vi=2kV，Po = 16.67kW 时，主管驱动信号、辅助管驱动信号、钳位电容、主管电压波形 

上述实验证明了不同工况（输入电压、输出功率）下串联器件都是电压均衡的，下面

进行切载实验，来验证该均压策略在工况发生变化时也是有效可行的。图 3.33 (a)、(b)分
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别为负载从 100Ω 切换到 66Ω、66Ω 切换到 30Ω 时，钳位电容的电压波形，可以看到在负

载切换过程中，钳位电容仍能维持电压均衡，这是因为钳位电容的充放电电流均为励磁电

感电流峰值，而励磁电感电流峰值与负载大小无关。 

vC1~vC3 (10V/div)

负载：100Ω   66Ω 

ir (5A/div)

vC1~vC3 (50V/div)

Time(20ms/div)

ir (10A/div)

Time(20ms/div)

负载：66Ω   30Ω 

 
(a) 100Ω切 66Ω (b) 66Ω切 30Ω 

图 3.33 切载过程钳位电容电压波形 

3.3.5 模组扩展性测试 

功率桥臂的器件串联模组由 1 个扩展为 2 个后，每个桥臂包含 12（2×6）个串联器件，

进行扩展性测试，如图 3.19 所示。下桥臂的 12 个串联器件出现部分损坏，实为 9 个串联

器件。其他参数与前述实验保持一致，具体的电路参数见表 3.5。图 3.34 给出下桥臂（9 个

器件串联）的稳态电压波形，器件关断电压等于钳位电容电压 222V，钳位电容和功率器

件均实现了良好的电压均衡。该实验验证了器件串联模组具有拓展性，将模组进一步串联

使用时，器件串联模组仍能实现较好的动静态均压。当器件串联模组应用于较高电压等级

的场合，如 10kV、20kV 时，可直接将模组串联，以适应电压等级的提升。 

Time(100μs/div )

vC7 vC8 vC9 (100V/div)

26A

222V

vds7 vds8 vds9 (100V/div)

Time(100μs/div )

26A

 ir (50A/div)  ir (50A/div)

222V

  

(a)钳位电容电压 (b)主功率器件电压 

图 3.34 2kV/16.67kW 模组扩展性测试的稳态电压波形 

3.4 本章小结 

利用集成封装技术将 6 个 SiC MOSFET 及均压电路封装成 7.2kV/75A 串联模组
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（284mm×88mm×58.2mm）。基于上述器件串联模组，10kV 500kW 三相器件串联型直流变

压器中压侧共 72 个功率器件可集成封装成两层功率抽屉，体积为 2×67.5×45×13.5cm3，可

大幅提高直流变压器的功率密度。随后，进行了模组的热设计与热测试，单管损耗为 21W

时，功率器件结温低于 70℃。基于器件串联模组，搭建直流变压器实验样机，验证均压电

路参数设计的合理性，完成模组额定电压 5kV 均压测试。功率桥臂的模组个数分别为 1 和

2 时，进行 2kV/16.67kW 功率实验，模组内部和模组之间均压效果良好，验证了模组可等

效为单个器件，同时模组还具备可扩展性，具有工程应用价值。 
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第4章 总结与展望 

4.1 工作总结 

本文研究基于 SiC MOSFET 直接串联的直流变压器，通过有源钳位技术实现串联 SiC 

MOSFET 的动静态均压；通过集成封装和集中式隔离变压器，大幅减小绝缘间隙及无源元

件数目，相比于现有技术可大幅提高功率密度。具体工作总结如下： 

（1）本文运用了有源钳位均压电路实现串联器件的动静态电压均衡，在功率器件两端

并联由辅助管和钳位电容构成的钳位电路，将串联器件电压均衡问题转化为钳位电容电压

均压。分析了钳位电容的充放电阶段，推导钳位电容电压均衡条件，并引入补偿阶段，开

环实现钳位电容电压均衡。对直流变压器参数（励磁电感、谐振电感等）以及有源钳位电

路的关键参数（放电时间、钳位电容容值等）进行了设计，并通过仿真验证设计的合理性，

死区内由于钳位电容的插入，桥臂电压呈现阶梯波，降低了器件开关过程中的 dv/dt。（对

应第 2 章）。 

（2）基于参数设计结果，将 6 个串联器件、均压、驱动、控制电路等集成封装成一个

7.2kV/75A 器件串联模组，以减小功率单元的体积，提高直流变压器的功率密度。所述器

件串联模组可等效成单个具备驱动功能的 5kV 器件，给予控制信号和辅助电源，即可正常

工作。在单管额定损耗 21W 下进行热测试，功率器件结温小于 70℃。搭建直流变压器实

验平台，验证第 2 章均压电路参数设计的合理性。额定电压 5kV 下，进行模组均压测试，

钳位电容和串联器件电压不均衡度<5%。功率桥臂的模组个数为 1 和 2 时，分别进行

2kV/16.67kW 功率实验，模组内部和模组之间均压效果良好。上述实验验证了均压电路在

直流变压器中应用的可行性，同时验证了器件串联模组的可扩展性（对应第 3 章）。 
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4.2 课题展望 

课题应用有源钳位均压技术，将串联器件、均压电路等集成封装成模组，并基于器件

串联模组设计了直流变压器，进行了相关的参数设计和初步的功率实验验证，但研究工作

仍存在深入和细化的空间： 

（1）模组的尺寸大于一般的功率模块，导致与铜基板的焊接的效果不甚理想，孔隙率

较大，长期运行工作可能存在局部热退化问题，工艺方面仍存在较大的提升空间。 

（2）目前模组内部串联器件采用的是分立器件，若采用裸片进行集成封装，可以减小

电路体积，减小寄生参数。 

（3）10kV/167kW 直流变压器样机尚在搭建过程中，满载下的功率实验仍有待验证。 
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答辩委员会表决结果 

直流变压器是电力电子技术的研究热点之一，论文的选题具备较好的工程应用价值和

学术意义。 

论文在综述国内外文献基础上对直流变压器进行了较为深入的研究，开展的主要研究

工作及成果如下： 

（1）通过有源钳位技术实现串联器件的动静态均压，设计了器件串联型直流变压器主

电路、有源钳位均压电路关键电气参数，并仿真验证。 

（2）将 6 个串联的 SiC MOSFET 及其均压、驱动、控制电路等集成封装成单个

7.2kV/75A 器件串联模组。开展了串联模组的热设计和热测试，开展了额定电压 5kV 下模

组的均压测试，各串联 SiC MOSFET 不均压度<5%。搭建了直流变压器实验样机，每个桥

臂包含两个器件串联模组，在 2kV/16.67kW 下完成功率测试，验证了模组的可扩展性。 

论文条理清晰，内容翔实，数据可信，结论明确。论文表明，汪欣同学较好地掌握本

学科相关基础理论和专门知识，对所研究的课题有一定新的见解，已具备从事科学研究和

承担专门技术工作的能力。 

答辩中，汪欣同学表述清楚，回答问题正确。经答辩委员会无记名投票，一致同意通

过论文答辩，同意毕业，同意授予硕士学位。 
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签字日期： 2023 年 3 月 7 日 
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