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LCL-T 谐振型 DAB 变换器的 ITPS 调制策略与 

ZVS 性能优化 

王党树，杨黎康，孙 龙，吴家驹，贾如琳 

(西安科技大学电气与控制工程学院，陕西 西安 710054) 

摘要：为解决传统双有源桥(dual active bridge, DAB)变换器在宽输入电压工况下无法同时实现零回流功率和全局软

开关的问题，提出了一种基于 LCL-T 谐振型 DAB 变换器的改进三重移相(improved triple-phase-shift, ITPS)调制策

略。首先，对 LCL-T 谐振型 DAB 变换器的功率传输特性和软开关特性进行分析，推导出不同电压转换比下无回

流功率的控制量表达式。然后，利用 LCL 谐振网络的对称特性和考虑开关管寄生电容影响下的零电压开关(zero 

voltage switching, ZVS)约束条件，推导出全工况连续、形式统一、计算量小的 ITPS 调制控制量表达式，并对调制

轨迹进行优化。最后，设计了一台 1	kW 的实验样机进行调制策略有效性的验证。实验结果表明，与传统调制策

略相比，ITPS 调制策略具有较宽输入电压范围、无回流功率及全局软开关的优势。 
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Abstract: To address the inability of conventional dual active bridge (DAB) converters to simultaneously achieve zero 

backflow power and global soft switching under wide input voltage variations, an improved triple-phase-shift (ITPS) 

modulation strategy for LCL-T resonant DAB converters is proposed. First, the power transfer characteristics and 

soft-switching behaviors of the LCL-T resonant DAB converter are analyzed, deriving the control variable expressions for 

achieving zero backflow power under different voltage conversion ratios. Subsequently, by leveraging the symmetry of 

the LCL resonant network and incorporating ZVS constraints considering switching device parasitic capacitances, unified 

ITPS modulation control expressions are derived that are continuous over the entire operating range, have a uniform form, 

and require low computational effort, with the modulation trajectories further optimized. Finally, a 1 kW experimental 

prototype validates the effectiveness of the proposed modulation strategy. Experimental results demonstrate that the ITPS 

modulation strategy achieves a wider input voltage range, zero backflow power, and global soft-switching capability, 

compared to conventional modulation strategies. 

This work is supported by the Special Project of Major Natural Disaster Prevention and Control and Public Safety of 

National Key Research and Development Program of China (No. 2023YFC3009800). 

Key words: LCL resonant; dual active bridge (DAB); wide voltage range; zero backflow power; zero-voltage switching 

(ZVS); triple-phase-shift modulation 

0  引言 

应用于直流微电网的各种 DC-DC 拓扑结构中，

谐振变换器应用较为广泛[1]。具有 LC 谐振网络的 
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串联谐振变换器(series resonant converter, SRC)是结

构最简单的谐振变换器[2]。然而，SRC 不能提供大

于 1 的电压增益，严重限制了其在直流微电网领域

的应用[3]。LLC 谐振网络具有实现软开关的固有能

力，以最大限度地减少开关损耗，使变换器可以工

作在高频状态，同时保持高转换效率[4]。然而，LLC
谐振腔的不对称特性，在电压增益小于 1 的反向功
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率传输中与传统 SRC 表现一致[5]。可以通过由 LLC
的衍生结构——对称 CLLC 谐振变换器来解决谐振

腔不对称的问题[6]。为适应直流微电网宽输入电压

的工况，CLLC 变换器需要偏离谐振频率，在很宽

的频率范围工作，这大大降低了其效率，特别是在

轻载条件下[7]。而采用 CLTC 谐振网络的变换器展

现出更优越的性能，它在全负载范围内均能保持良

好的增益特性与较高效率，且所需频率调节范围相

对较窄[8]。然而，引入辅助变压器会导致更大的铁

芯损耗和更复杂的设计考虑。为了得到结构相对简

单、性能相似的谐振变换器，文献[9]通过对偶理论，

针对 CLLC 提出了一种 LCCL 谐振网络，该谐振网

络在所有负载条件下都能保持较高的效率和较窄的

调频范围。然而，LCCL 的设计十分复杂，这在一

定程度上阻碍了其工程应用。 
双有源桥(dual active bridge, DAB)变换器也被

作为直流微电网的 DC-DC 变换器[10-11]，与传统谐

振拓扑结构相比，它需要的无源元件更少，传统

DAB 由高频变压器、串联电感和两个全桥组成。此

外，DAB 仅通过固定开关频率的单移相(single- 
phase-shift, SPS)调制实现双向功率流和零电压开关

(zero voltage switching, ZVS)，适合高效率和高功率

密度应用场合[12]。然而，在轻负载条件下，较高的

回流功率和可能的 ZVS 丢失严重限制了 DAB 变换

器在宽电压范围内保持高效率[13]。因此，学者们提

出了从单自由度到三自由度的各种调制方案，以扩

大其软开关范围，降低回流功率[14]。除了最基本的

SPS 外，引入双重移相(dual-phase-shift, DPS)、扩展

移相 (extended-phase-shift, EPS)和三重移相 (three- 
phase-shift, TPS)调制策略，以最大限度减少开关损

耗并提高轻负载条件下的效率[15-16]。虽然这些复杂

的调制策略提供了更多的调制自由度，提供了更广

泛的优化可能性，但也导致了更复杂的算法实现和

更高的硬件成本[17]。此外，在直流微电网等宽电压

范围和宽负载范围的应用场景中，DAB 的功率传输

性能仍不如谐振变换器[18]。 
除了上述讨论的基于串联电感的 DAB 外，越

来越多的学者致力于二阶或更高阶谐振网络的谐振

DAB[19]。与单串联电感结构相比，高阶谐振网络的

优势在于扩宽了软开关范围，减小了电流有效值，

从而降低了传导损耗，提高了变压器利用率，这也

是CLLC等谐振变换器与传统DAB的本质区别[20-21]。

在谐振型 DAB 中，LCL 谐振网络结构简洁且对称，

适合双向操作，是一种很有前景的谐振网络。对于

LCL-T DAB 变换器，只需控制一、二次侧全桥输出

电压的占空比即可实现宽电压范围和宽负载范围。

然而，采用传统调制策略不能实现所有开关管的软

开关。为此，文献[22]提出了一种扩展双重移相

(extended dual-phase-shift, EDPS)调制策略，用于提

高 LCL-T DAB 变换器的效率。在该调制策略中，

采用相位滞后来实现 ZVS，但滞后相位必须设置得

足够大，以满足所有开关管的 ZVS 条件。该调制策

略只有两个自由度，并不是全局最优调制方案。文

献[23]提出了一种改进的双重移相(improved dual- 
phase-shift, IDPS)调制策略，以进一步提高 LCL-T 
DAB 变换器的效率。该策略所有开关管的相位滞后

是不同的，并且是实时计算的，对处理器的运算能

力要求较高。 

以往关于 LCL-T DAB 变换器的研究都是基于

DPS，只有两个自由度。为了优化宽电压转换比下

的全局效率，本文基于 LCL-T DAB 变换器提出了

一种能在宽电压转换比下实现所有开关管 ZVS 的

改进三重移相(improved triple-phase-shift, ITPS)调

制策略。该调制策略下，全桥输出电压占空比和相

位是动态调节的，并且全工况连续、表达形式统一、

计算量小。与传统调制策略相比，该调制策略具有

更高的传输效率。因此，采用 ITPS 调制策略的

LCL-T DAB 变换器更适用于宽电压范围应用。 

1   LCL-T DAB 变换器结构及工作原理 

LCL-T DAB 变换器的拓扑结构如图 1 所示，其

在 ITPS 调制策略下的主要工作波形如图 2 所示。 

 

图 1 LCL-T DAB 变换器拓扑结构 

Fig. 1 Topology of LCL-T DAB converter 

图 1 中，LCL-T DAB 变换器主要由谐振电感

r1L 、 r2L ，谐振电容 rC ，输出滤波电容 oC ，变压器

T(n 为变压器 T 的变比， gL 为变压器漏感)，开关管

1S — 8S 组成。其中， 1V 、 2V 分别为输入端电压和输

出端电压； abv 、 cdv 分别为一次侧和二次侧全桥的

输出电压； 1i 、 2i 分别为流过谐振电感 r1L 和 r2L 的电

流； Crv 、 3i 分别为谐振电容 rC 的电压和电流。变

换器稳态运行时， r1L 、 rC 、 r2L 和 gL 组成一个 LCL

谐振网络。 
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图 2 中， 1 1(0 0.5)D D≤ ≤ 为电压 abv 的占空比， 

2 2(0 0.5)D D≤ ≤ 为电压 cdv 的占空比，为电压 abv

和 cdnv 之间的移相角， sT 为开关周期。 

 

图 2 ITPS 调制策略工作波形 

Fig. 2 Operating waveforms of ITPS modulation strategy 

2   LCL-T DAB 变换器 ITPS 调制工作特性 

2.1 功率传输特性 

LCL-T DAB 变换器在 ITPS 调制下稳态运行

时，工作频率 sf 等于 LCL 谐振网络的谐振频率。

为便于分析，设 1 r1L L ， 2 r2 gL L L  。若谐振电

感满足 1 2 rL L L  ，则 LCL 谐振网络的电压与电流

关系为 
22
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式中： s 为变换器的工作角频率。 
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将式(2)代入式(1)得 
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式中： 0Z 为 LCL 谐振网络的特征阻抗， 0Z   

r rL C 。 

由式(3)可以看出， 2i 与 abv 是线性关系，与连接

到 LCL 谐振网络输出端口的负载无关。因此，电压

源可以转换为电流源，其幅值与电压源幅值成正比，

相位滞后 90°。 1i 和 cdnv 之间的关系是类似的。通过

基频分析， abv 和 cdv 的傅里叶分解表达式为 
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结合式(3)和式(4)， 1i 和 2i 可表示为 
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1i 、 2i 的有效值 1_rmsI 、 2_rmsI 可表示为 

2
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定义电压转换比 2 1k nV V 。在开关周期内对

输出端电压与电流乘积积分，得到输出功率 oP 为 
2

1
o 1 22

0

8
sin( π)sin( π)sin

π

kV
P D D

Z
        (7) 

式中： 1D 和 2D 的范围均为 [0,0.5]。因此，可以控

制的正负来改变功率传输的方向。由于反向功率

传输的分析方法与正向功率传输的分析方法类似，

本文只分析功率正向传输的情况，即 0 π＜ ＜ 的

情况。对输出功率 oP 进行归一化处理，得到式(8)。 

o
1 2

max

sin( π)sin( π)sin
P

p D D
P

          (8) 

式中： 2 2
max 1 08 (π )P kV Z 。当 π 2 π＜ ＜ 时，变

换器功率传输特性如图 3 所示。当 1D 和 2D 一定时，

p 随着的增大而减小， π 2  时，p 取得最大值；

当一定时， 1D 或者 2D 越大，p 越大。 

 

图 3 不同移相角时 LCL-T DAB 变换器的功率传输特性 

Fig. 3 Power transfer characteristics of LCL-T DAB converter 

under different phase shift angles 
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2.2 软开关特性 

功率正向传输时，LCL-T DAB 变换器电压与电

流的相位关系如图 4 所示。 

 

图 4 LCL-T DAB 变换器电压与电流的相位关系 

Fig. 4 Phase relationship between voltage and current 

in LCL-T DAB converter 

当在 0 到 π 2 范围变化时， 1i 的相位总是滞

后 abv ， 2i 的相位总是超前 cdnv ，变换器失去 ZVS。

当在 π 2 到 π 范围变化时，电压 abv 与谐振电流 1i

之间存在足够大的相位滞后，二次侧全桥输出电压

cdnv 的相位超前谐振电流 2i ，变换器具有 ZVS 的容

量。因此，选择的工作范围为 π 2 到 π 。 

由图 2 工作波形可知，在正向功率流中要实现

开关管 1S — 8S 的 ZVS，应满足如式(9)的约束条件。 
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推导得出， 1D 和 2D 必须满足式(10)。 

1 2π[1 min( , )] πD D  ≤ ≤         (10) 

若通过增大使得 1 1( ) 0i t ≤ 、 2 2( ) 0i t ≥ ，则电

压 abv 与电流 1i 、电压 cdnv 与电流 2i 会有一段时间极

性相反，从而会存在回流功率，并且回流功率随着
的增大而增大，所以应被限制为实现软开关前提

下的最小值，即 

 1 2π 1 min( , )D D              (11) 

此时，LCL-T DAB 变换器两个全桥中的 8 个开

关管都能实现软开关且没有回流功率。根据式(8)和
式(11)，可以推导出式(12)。 
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2.3 ITPS 调制策略 

由于 LCL-T DAB 变换器的开关频率为谐振频

率，对称 LCL 谐振网络的谐振电流应满足式(13)。 

1_rms 2_rmsI I           (13) 

当 1 2D D＜ ，即 1 2sin( π) sin( π)D D＜ ， π    

1πD 时，根据式(6)、式(12)和式(13)， 1sin( π)D 和

2sin( π)D 可表示为 
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由式(12)、式(14)可知，此时 1k ＜ 。 

当 1k≥ ，即 1 2sin( π) sin( π)D D≥ 时，推导可得

1sin( π)D 和 2sin( π)D 的表达式为 

23
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3   LCL-T DAB 变换器 ITPS 调制策略优化 

3.1 考虑寄生电容影响的 ITPS 调制策略优化 

前文推导的 1D 、 2D 和  的表达式只满足

1 1( ) 0i t  和 2 2( ) 0i t  的 ZVS 情况。在变换器的实际

设计中，由于开关管寄生电容的存在，换相的电流

幅值应满足死区时间内对结电容充放电的需求，以

便实现开关管的 ZVS。下面将进一步分析 3S — 6S 的

优化 ZVS 条件。开关管 1S — 8S 实现 ZVS 的关键波

形如图 5 所示。此时，实现 1S — 8S 的 ZVS 主要是

满足电流 1i 在 1t 处小于等于 ZVS1I 和电流 2i 在 2t 处

大于等于 ZVS2I ，将其表示为 

2
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 (16) 

 

图 5 ZVS 关键波形 

Fig. 5 Key waveforms of ZVS 
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1t 时刻 4S 的 ZVS 等效电路如图 6(a)所示，图

6(b)为电压和电流的矢量关系，说明 Crv 的相位在 1i

和 2i 之间。 

 

图 6 t1时刻一次侧全桥死区等效电路及电压电流矢量关系 

Fig. 6 Equivalent circuit of full-bridge dead zone on primary 

side and voltage-current vector relationship at t1 

图 6(a)中， 3C 和 4C 分别为 3S 和 4S 的结电容，蓝

色部分表示 1t 时刻的电流路径，红色部分表示

1 d1t t 时刻的电流路径，其中 d1t 为 3S 与 4S 的死区时

间。假设当 3S 关断时， 1L 的电流等于 ZVS1I ，则 3S

在死区时间内的电压 S3v 表示为 

ZVS1
S3 r1 cr r1

r1 oss

( ) sin( ) [1 cos( )]
2

I
v t t v t

C
 


     (17) 

式中： r1 r oss1 2L C  ， ossC 为 1S — 8S 的结电容，

可从 MOSFET 的数据手册中获得。为实现 4S 的

ZVS， S3 d1( )v t 必须大于等于 1V 。 r1 d1t 很小，以至于

r1 d1sin( )t 近似等于 r1 d1t 。则推导可得 

ZVS1 ZVS1 r1 d1 ZVS1 d1
S3 d1 r1 d1

r1 oss r1 oss oss

( ) sin( )
2 2 2

I I t I t
v t t

C C C




 
 ≥  (18) 

因此，只要设计 ZVS1 d1 oss 1(2 )I t C V≥ ， 1S — 4S 的

软开关即可实现。为减少回流功率，设计 ZVS1I 的值

为 1 oss d12V C t ，其与输入电压、死区时间和开关管的

输出电容有关。根据式(16)可以推导出式(19)。 

1 oss2
1 1 2 1 ZVS1

0 d1

24
( ) sin( π)(π π ) =

π

V CnV
i t D D I

Z t
       

   (19) 
因此， 1D 的表达式可写为 

0 oss
1

d1 2

1
π 2 sin( π)

Z C
D

kt D


            (20) 

2t 时刻 5S 的 ZVS 等效电路如图 7(a)所示，其波

形如图 7(b)所示。图 7(a)中，蓝色部分表示 2t 时刻

的电流路径，红色部分表示 2 d2t t 时刻的电流路径，

其中 d2t 为 5S 与 6S 、 7S 与 8S 的死区时间。其中， 5C

和 6C 分别为 5S 和 6S 的结电容。在图 7(b)中， G5V 、

S5I 和 S5V 分别表示 5S 的栅极驱动信号、漏源电流和

漏源电压， G6V 、 S6I 和 S6V 分别表示 6S 的栅极驱动

信号、漏源电流和漏源电压。 

 

图 7 t2时刻二次侧全桥死区等效电路及关键波形 

Fig. 7 Equivalent circuit and key waveforms of full-bridge 

dead zone on the secondary side at t2 

在时间 2t 之前， 6S 和 7S 导通， 2/i n方向为正。 2t

时刻 6S 关闭， S6I 逐渐减小， S6V 逐渐增大。由于

S5 S6 2V V V  ， S5V 逐渐减小。这一过程持续到 6C 被

充电至 2V ， 5C 被放电至 0 V，之后 2/i n流过 5S 的体

二极管，使 5S 实现 ZVS 导通。根据以上分析，可

推导 2t 时刻开关管 5S 在死区时间内的电压 S5v 为 

cr
S5 2 r2 r2( ) cos( ) [1 cos( )]

v
v t V t t

n
        (21) 

式中： 2
r2 r oss1 2 /L C n  。为实现 5S 的 ZVS，

S5 d2( )v t 必须小于等于 0。因此，只要设计 d2t 大于等

于 r2π (2 ) ， 5S — 8S 的 ZVS 即可实现。 

当 1k≥ 时， 2D 表示为1 π ， 1D 可改写为 

1

1
= arcsin( sin( ))

π
D k            (22) 

当 1k ＜ 时， 2D 大于 1D ，表示为 1π πD 。 5S

和 6S 死区期间的等效电路如图 7 所示，通过设计死

区时间， 5S 和 6S 满足 ZVS 条件。根据式(15)， 2D 可

改写为 

2

1 sin( )
arcsin

π
D

k

   
 

          (23) 

将式(23)代入式(20)中，可得 1k ＜ 的情况下，

1D 的表达式为 

0 oss
1

d1

1
π 2 sin( )

Z C
D

t




             (24) 

综合以上分析， 1D 和 2D 的表达式可总结为式

(25)，其中 π 2 π＜ ＜ 。 
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1
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π 2 sin( )

1
arcsin( sin( )), 1

π

1 sin( )
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π

1 , 1
π

Z C
k

t
D

k k

k
k

D

k










   

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  

    
 

＜

≥

＜

≥

      (25) 

输出功率与移相角、电压转换比的关系如图 8

所示。可以看出，对于 k 的任何特定值，在 π 2 到

π 的范围内， oP 随着的减小而增大，这表明可以

将设置为控制变量。理论上，该变换器具备非常

宽的电压转换比。在电压转换比一定的情况下，输

出功率随着的增大而减小。本文输入电压范围为

100~300 V，输出电压为 200 V。为满足电压转换比

接近于 1，选择变压器的匝比为 1。在这种情况下，

电压转换比在 0.5~2 之间。 

 

图 8 输出功率与移相角、电压转换比关系图 

Fig. 8 Relationship between output power, phase shift angle 

and voltage conversion ratio 

本文提出的 ITPS 调制策略控制框图如图 9 所

示。将移相角设置为 PI 控制器的输出，电压转换

比 k 通过采样输入电压 1V 和输出电压参考值 2refV 计

算得到。根据 k 和计算出 1D 和 2D 的值，再由 1D 、

2D 和生成开关管 1S — 8S 的控制信号。 

 

图 9 ITPS 调制策略控制框图 

Fig. 9 Control block diagram of ITPS modulation strategy 

3.2 调制轨迹优化 

式(25)中，在 1k ＜ 的情况下，当趋近于 π 时， 

1D 趋于无穷大。此时， 1D 的值不可取，根据图 6(b)

的电压电流关系，应满足约束条件： 1 1 ZVS1( )i t I≤ ，

即式 (26)。为简化算法，当  趋近于 π 时，设

1 2D D ，占空比最小值 minD 表示为式(27)。 

0 oss
1 2 2

d2

π
sin( π)sin( π)

2

k Z C
D D

n t
≤         (26) 

0 oss
1 2 min

d2

π1
, arcsin

π 2

Z C
D D D

kt

 
   

 
≥       (27) 

若 1D 或 2D 小于 minD ，则 1D 或 2D 设置为 minD 。

根据式(25)，表达式中存在反正弦计算，为保证表

达式都是实数解，应再添加约束条件式(28)。 

sin( ) sin( )
min ,1 , 1

sin( ) min[ sin( ),1], 1

k
k k

k k k

 

 

     
 

＜

≥

      (28) 

根据式(25)、式(27)和式(28)，所提出的 ITPS
调制策略在不同电压转换比 k下的调制轨迹如图 10
所示， 1D 和 2D 独立控制，调制曲线在定义域内连续

变化，表明该调制策略在各模式之间是无缝过渡的。

IDPS 调制轨迹如图 11(b)所示，IDPS 调制 1D 与 2D  

 

图 10 不同电压转换比下的 ITPS 调制轨迹 

Fig. 10 ITPS modulation trajectories under different 

voltage conversion ratio 

 

图 11 ITPS 与 IDPS 调制轨迹对比 

Fig. 11 Comparison of ITPS and IDPS modulation trajectories 
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的相位差较小，满足 ZVS 约束。当 1k  时，ITPS
调制轨迹如图 11(a)所示，ITPS 与 IDPS 曲线一致，

说明 IDPS 是 ITPS 的一个特例。 
EDPS 调制轨迹如图 12 所示，其一、二次侧全

桥占空比相同，定义为 D，移相角随 D 的变化而

变化。因其只有两个自由度，变换器的效率和抗干

扰能力等性能不如 ITPS 和 IDPS 调制。 

 

图 12 EDPS 调制轨迹 

Fig. 12 EDPS modulation trajectories 

3.3 ITPS 调制与传统 TPS 调制对比 

由于 ZVS 的存在，传统 TPS 调制的开关损耗

可以忽略不计，但移相调制通常会产生回流功率以

增加通态损耗，特别是轻载时，回流功率会严重影

响变换器整体传输效率。传统 TPS 调制策略都是基

于串联电感 DAB 变换器研究的，其工作在 50 W 时

的仿真波形如图 13(a)所示。图 13(a)中， 1S — 8S 均

实现了 ZVS，但实现 5S 和 6S 的 ZVS 时一次侧的回

流功率不可避免。图 13(b)中，一、二次侧全桥电压 

 

图 13 输出功率为 50 W 时 ITPS 与传统 TPS 仿真波形 

Fig. 13 Simulation waveforms of ITPS and traditional TPS 

when the output power is 50 W 

存在很大相位差，使变换器在实现全部开关管 ZVS
时一侧的谐振电流不会影响另一侧，从而使回流功

率为 0，并且电流波形相比传统 TPS 调制更接近正

弦，电磁兼容性更好。 

4   实验验证 

为验证本文所提 ITPS 调制策略的有效性，搭

建如图 14 所示的实验平台，其中测试设备型号如表

1 所示，实验样机主要参数如表 2 所示。 

 

图 14 实验平台 

Fig. 14 Experimental platform 

表 1 测试设备型号 

Table 1 Test equipment models 

测试设备 型号 

高压直流电源 AMETEK MX22.5 

电子负载 RK9714B 

示波器 RIGOL DS1074 

电压探头 DP6130A 

电流探头 CP8150A 

辅助直流电源 RIGOL DP832A 

表 2 试验样机主要参数 

Table 2 Main parameters of test prototype 

参数 数值或型号 

一次侧电压 1 VV  100~300 

二次侧电压 2 VV  200 

开关频率 s kHzf  50 

谐振电容 r nFC  166 

谐振电感 1 μHL  60 

谐振电感 2 r2 g( ) μHL L L  60 

变压器变比 n 1 

控制器 TMS320F28335 

SiC MOSFET C3M0060065K 

采用 ITPS 调制策略的 LCL-T DAB 变换器在不

同工况下的工作波形如图 15—图 17 所示。 1V   
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300 V时的稳态波形如图 15 所示，图中阴影部分为

变换器实现 ZVS 所需的容量。在这种情况下，

1k ＞ ，图 15(a)是输出功率为 50 W 时的稳态波形；

图 15(b)是输出功率为 1 kW 时的稳态波形。

1 200 VV  时稳态波形如图 16 所示，阴影部分为变

换器实现 ZVS 所需的容量。在这种情况下 1k ＞ ，

图 16(a)是输出功率为 50 W 时的稳态波形；图 16(b)
是输出功率为 900 W 时的稳态波形。 

 

图 15 1 300 VV  时 ITPS 调制策略波形 

Fig. 15 Waveforms of ITPS modulation strategy at 1 300 VV   

 

图 16 1 120 VV  时 ITPS 调制策略波形 

Fig. 16 Waveforms of ITPS modulation strategy at 1 120 VV   

1 120 VV  时稳态波形如图 17 所示，阴影部分

为变换器实现 ZVS 所需的容量。在这种情况下

1k ＜ ，图 17(a)是输出功率为 50 W 时的稳态波形；

图 17(b)是输出功率为 500 W 时的稳态波形。为实

现 ZVS，电压 abv 和 cdv 的占空比 1D 和 2D 不同， 1D 和

2D 随的减小而增大。 

 
图 17 1 120 VV  时 ITPS 调制策略波形 

Fig. 17 Waveforms of ITPS modulation strategy at 1 120 VV   

图 18 为 ITPS 调制策略下 1S 的 ZVS 波形。在 1S

导通之前，谐振电流 1i 为负，使 1S 的结电容充分放

电。在 1S 栅极信号为正之前，S1 的漏源电压 ds1v 降

至 0，使 1S 可以在宽输入电压和宽负载功率下实现

ZVS。 2S 与 1S 在另一个半开关周期工作模式相同，因

此 2S 也可以实现ZVS。图 19 为 ITPS 调制策略下 4S 的

ZVS 波形。在图 19 中， 4S 导通之前谐振电流 1i 为负，

使 4S 的结电容充分放电。在 4S 栅极信号为正之前，

S4 的漏源电压 ds4v 降至 0。因此， 4S 可以在宽输入

电压和宽负载功率下实现 ZVS。 3S 与 4S 在另一个半

开关周期工作模式相同，因此 3S 也可以实现 ZVS。 

 

图 18 ITPS 调制策略下 S1的 ZVS 波形 

Fig. 18 ZVS waveforms of S1 with ITPS modulation strategy 

 

图 19 ITPS 调制策略下 S4的 ZVS 波形 

Fig. 19 ZVS waveforms of S4 with ITPS modulation strategy 

图 20 为 ITPS 调制策略下 5S 的 ZVS 波形。在

图 20 中， 5S 导通之前谐振电流 2i 为正，使 5S 的结

电容放电。在 5S 导通之前，S5 的漏源电压 ds5v 降至

0。 5S 可以在宽输入电压和宽负载功率下实现 ZVS。

6S 与 5S 在另一个半开关周期工作模式相同，因此 6S

也可以实现 ZVS。 

 

图 20 ITPS 调制策略下 S5的 ZVS 波形 

Fig. 20 ZVS waveforms of S5 with ITPS modulation strategy 

图 21 为 ITPS 调制策略下 8S 的 ZVS 波形。在

图 21 中，谐振电流 2i 足够大，可以使 8S 的结电容

充分放电。因此， 8S 很容易实现 ZVS。 7S 与 8S 在
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另一个半开关周期的工作模式相同，因此 7S 也可实

现 ZVS。在图 18—图 21 中，所有开关都能在较宽

的输入电压和负载功率下实现 ZVS，从而降低了开

关损耗。 

 

图 21 ITPS 调制策略下 S8的 ZVS 波形 

Fig. 21 ZVS waveforms of S8 with ITPS modulation strategy 

不同输入电压下的效率曲线如图 22 所示，图

22(a)为 1 100 VV  时的变换器效率，图 22(b)为

1 300 VV  时的变换器效率。在 o 100 WP  时，4 种

调制策略中 TPS 调制效率最低，但满载工作时 TPS
调制的效率高于 EDPS 和 IDPS 调制。在 1 100 VV 
和 1 300 VV  时，ITPS 调制总是比其他 3 种调制具

有更高的效率。 

 

图 22 EDPS、IDPS、TPS 和 ITPS 的效率曲线 

Fig. 22 Efficiency curves of EDPS, IDPS, TPS and ITPS 

表 3 为 4 种调制策略的对比。EDPS 调制只有

两个控制自由度，调制复杂度最低。其他 3 种调制

策略都是 3 个控制自由度，但传统 TPS 需要更加复

杂的算法进行效率优化，因此，传统 TPS 的控制复

杂度最高，并且传统 TPS 调制策略在轻载时，为实

现 ZVS 不可避免地会产生回流功率使效率降低。此

外，ITPS 调制能在不同电压转换比下实现全负载范

围 ZVS，并且功率传输效率始终保持最高。 
表 3 ITPS、TPS、IDPS 和 EDPS 的对比 

Table 3 Comparison of ITPS, TPS, IDPS, and EDPS 

调制策略 ITPS TPS IDPS EDPS 

控制自由度 3 3 3 2 

调制复杂度 中等 复杂 中等 简单 

软开关情况 全范围 ZVS 全范围 ZVS 全范围 ZVS 全范围 ZVS

回流功率 无 轻载存在 无 无 

效率 全范围最高 轻载最低 中等 最低 

5   结论 

1) ITPS 调制策略使变换器能够在很宽的输入

电压范围内工作，控制量的表达式在全工况连续、

形式统一、计算量小。 

2) 本文所提调制策略考虑开关管结电容对变

换器的影响，对 ZVS 性能、调制轨迹进行优化，使

变换器在宽输入电压范围能实现全局软开关且没有

回流功率。 

3) 对比传统 TPS、EDPS、IDPS 和 ITPS 调制策

略，所提 ITPS 调制策略算法简单，能在不同电压

转换比下全负载范围 ZVS 的情况下实现零回流功

率，并且功率传输效率始终保持最高。 
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