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ABSTRACT: A novel “double phase-shift (DPS)” control for 
full-bridge (FB) three-level (TL) converter is proposed, which 
improves efficiency by reducing losses of switches’ body 
diodes meanwhile maintains the converter’s original advantages 
without adding additional components compared with 
“chopping plus phase-shift (CPS)” control. Furthermore, the 
voltage stress of the main switches is only half of the input 
voltage, which makes it very suitable in high input voltage 
applications. Compared with traditional FB converter, the 
output filter inductance of FB TL converter is significantly 
reduced due to lower high-frequency content of the secondary 
rectified voltage. Additionally the input current of the converter 
has quite little ripple, the input filter can be reduced. The 
operation principle is verified on 3kW, 100kHz prototype. 
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摘要：对全桥三电平变换器提出了一种新的脉宽调制控制策

略——双移相(Double phase-shift, DPS)控制。对比斩波加移
相(Chopping plus phase-shift, CPS)控制，该控制策略大大减
小开关管体二极管的损耗，使全桥三电平变换器可以工作在

三电平模式和两电平模式，从而提高了变换器的效率。同时

保持开关管的电压应力只有输入电压的一半，使该变换器非

常适合高压输入的场合，并实现所有开关管的零电压开关。

此外，全桥三电平变换器输出滤波电感比传统全桥变换器也

大为减小。副边整流二极管的电压应力得到了降低。由于变

换器的输入电流纹波很小，输入滤波器也得到了减小。本文

详细分析全桥三电平变换器在双移相控制策略下的工作原

理，讨论参数设计，并且给出实验结果。 
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1 引言 

由于开关管的电压应力只有输入电压的一半，

三电平(Three Level, TL)变换器在高压、大功率应用
场合具有很好的应用前景[1-2]。文献[3]将半桥 TL变
换器在直流变换器拓扑上加以推广，得到了一簇 TL
直流变换器，其中包括全桥 TL (Full-bridge Three 
Level, FB TL)变换器。FB TL变换器结合了 FB变换
器和 TL 变换器各自的优点，因此非常适合高压输
入的大功率应用场合。 
文献[4]提出一种零电压零电流开关复合式全

桥 TL变换器。文献[5]提出一种零电压开关复合式
全桥 TL 变换器。文献[6]提出一种 TL 软开关谐振
型变换器[7]。文献[8-9]提出一族零电压开关多谐振
TL 变换器及其控制策略。文献[10]系统地阐述 TL
变换器的软开关技术(ZVS、ZVZCS)，揭示了控制
策略与电路拓扑之间的关系。文献[11]针对基于
MOSFET为开关器件的FB TL变换器的提出最优控
制策略，但该控制策略不能实现变换器的软启动，

并且电路在输出短路时无法正常工作，因而缺乏实

用性。 
文献[12]对 FB TL 变换器提出的斩波加移相

(Chopping plus phase-shift, CPS)控制，使 FB TL变
换器具有以下的优点：①所有开关管的电压应力降

为输入电压的一半；②变换器可以工作在 TL 模式
和两电平模式，从而适应宽范围输入电压的要求；

③斩波管和超前管在很宽的负载范围内实现了

ZVS，滞后管利用谐振电感在一定负载范围内实现
了 ZVS；④输出整流波形中高频分量较小，大大减
小了输出滤波电感。但是，对 CPS 控制策略，当
FB TL变换器工作在两电平模式，在零状态(vAB=0)
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过程，由于斩波管的占空比为零,变压器原边电流被

迫流过斩波管的体二极管。这样不仅会造成体二极

管的较大导通损耗[13-14]。而且在原边电流反向时，

由于MOSFET的体二极管反向恢复特性很差，会产
生较大的反向恢复损耗。 

将同步整流的思想应用到逆变器中，文献[15]
提出了 Active channel freewheeling 技术来减小
MOSFET体二极管的反向恢复造成的影响。同步整
流技术在低压输出整流电路中得到广泛的应用，因

为 MOSFET 沟道的导通压降比体二极管的正向压
降要小很多，因此可以大大减小整流电路的损耗。

文献[15]中的方法是让流过体二极管的电流旁路到
MOSFET沟道流过，从而减小体二极管反向恢复的
不良影响，同时减小体二极管续流产生的损耗[16]。 
本文对基于 MOSFET 器件的全桥三电平变换

器提出了一种新的控制策略—双移相 (Double 
phase-shift, DPS)控制。该控制策略利用 MOSFET
沟道的反向导电能力，通过给MOSFET加上合理的
驱动信号，将从体二极管中流过的电流旁路到

MOSFET 的沟道里流过。与 CPS 控制相比，DPS
控制充分利用了MOSFET沟道的反向导电能力，减
小了 MOSFET 体二极管造成的导通损耗和反向恢
复损耗，从而提高变换器效率。而且，该控制策略

无需增加额外的元器件，并且保持了文献[12]中 FB 
TL变换器原来的优点，从而在宽输入电压范围内保
持较高的变换效率。 

2 工作原理 
2.1 FBTL变换器的主电路 

FB TL变换器的主电路如图 1。两个 TL桥臂共
有 8只开关管Q1-Q8 (包括寄生体二极管 D1-D8和寄

生电容 C1-C8)，续流二极管 D9、D10，钳位二极管

D11、D12，分压电容 Cd1和 Cd2，以及飞跨电容 Css1

和 Css2。其中 Cd1和 Cd2容值相等，而且足够大，将

输入电压均分为 Vcd1=Vcd2=Vin/2。Lr为谐振电感，帮

助实现 Q5、Q6、Q7、Q8的软开关。在分析之前，

作如下假设：①所有开关管、二极管、电感、电容 
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图 1 全桥三电平变换器 

Fig. 1 Full-bridge three-level converter 

和变压器均为理想元件或器件；②Cd1和Cd2足够大，

均分输入电压，可等效为两个 Vin/2的电压源；③飞
跨电容 Css1和 Css2足够大，使其上电压保持 Vin/2不
变，可等效为两个 Vin/2的电压源；④输出电感足够
大，近似为恒定电流源 Io。 

2.2 CPS控制 
图 2给出了该变换器工作在CPS控制下的主要

波形[12]。Q2和 Q3为 180°互补导通，Q5和 Q6同相

导通，Q7和 Q8同相导通。Q2、Q3分别超前于 Q7

和 Q8、Q5和 Q6移相工作，定义 Q2和 Q3为超前管，

Q7、Q8与 Q5、Q6为滞后管。Q1和 Q4分别对于 Q2

和 Q3为 PWM斩波工作，定义为斩波管。 
当斩波管的占空比大于零时，输出整流电压为

TL波形，变换器工作在TL模式(3L模式)，如图2(a)。
为了将 Q2和 Q3实现 ZVS与 Q7、Q8和 Q5、Q6实现

ZVS 分离，在 Q2、Q7和 Q8，Q3与 Q5、Q6之间设

定一个很小的移相角θ。 
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(b) 2L模式 

图 2  CPS模式下的主要波形 
Fig. 2  Key waveforms of CPS control 
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当斩波管的占空比减小到零，Q2、Q7与 Q8，Q3、

Q5与 Q6开始移相工作，调节输出电压，输出整流

电压为两电平波形，变换器工作在两电平模式(2L
模式)，如图 2(b)。因为此时斩波管没有驱动信号，
已经完全关断，所以变压器原边电流只能流过体二

极管 D1和 D4，如图 2(b)阴影所示。 
2.3 DPS控制 
图 3 为该变换器工作在 DPS 控制下的主要波

形。图 2(a)和图 3(a)的主要区别是 Q1和 Q4的开通

时刻提前了，这样可将移相控制策略应用到开关管

Q1和 Q4，如图 3(a)阴影所示。Q5和 Q6，Q7和 Q8

都同相导通，Q5、Q6和 Q7、Q8为 180°互补导通。
将 Q5、Q6和 Q7、Q8分别作为移相控制的基准。Q1

和 Q4分别超前于 Q7、Q8和 Q5、Q6移相工作，定

义 Q1和 Q4为外超前管。Q2和 Q3分别超前于 Q7、

Q8和 Q5、Q6移相工作，定义 Q2和 Q3为内超前管，  
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图 3  DPS模式下的主要波形 

Fig. 3  Key waveforms of DPS control 

定义 Q7、Q8与 Q5、Q6为滞后管。当外超前管和滞

后管移相工作时，输出整流电压为 TL 波形，变换
器工作在 3L模式，如图 3(a)。当外超前管和滞后管
移相角减小到设定角α时，内超前管和滞后管移相
工作，输出整流电压为两电平波形，变换器工作在

2L模式，如图 3(b)。 

3  CPS控制和 DPS控制的比较 

3.1 开关模态比较分析 
图 4和图 5分别给出了 2L模式下[t1, t4]时段，

CPS控制和 DPS控制的开关模态等效电路。图 4中
CPS控制，变压器原边电流 ip在[t1, t4]时段完全流过
体二极管 D4，[t8, t11]时段完全流过 D1，如图 2(b)
阴影所示。图 5中 DPS控制，[t1, t4]和[t8, t11]时段，
由于 Q4和 Q1有驱动信号，原边电流从MOSFET的
沟道流过，如图 3(b)的阴影所示。MOSFET的导通
压降很低，原边的导通损耗被减小。而且，如图 6
中[t4, t5]时段的等效电路，t4时刻之前，ip流过 D4。

t4时刻，ip反向增长，通过飞跨电容 Css1给 C4充电，

给 C1放电。由于 MOSFET的体二极管的反向恢复
特性很差，所以此过程的反向恢复损耗很大。反向

恢复损耗通常与反向恢复时间成正比，反向恢复时

间又与二极管流过电流相关，流过的电流越大，对

应的反向恢复时间越长，从而反向恢复损耗越大。

DPS 控制中，流过体二极管的电流被旁路到
MOSFET的沟道，使得体二极管反向恢复时间大为
减小，相应的反向恢复损耗也得到减小，提高了 2L
模式下变换器效率。 
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图 4  CPS控制 2L模式的各个开关模态等效电路 
Fig. 4  Equivalent circuits of CPS control 
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(c) [t3, t4] 

图 5  DPS控制 2L模式的各个开关模态等效电路 
Fig. 5  Equivalent circuits of DPS control 
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图 6  CPS控制和 DPS控制，2L模式的[t4, t5] 

时段开关模态等效电路 
Fig. 6  Equivalent circuit of interval [t4, t5] 

3.2 DPS控制中设定角α设计 
当外超前管和滞后管移相角减小到设定角α

时，内超前管和滞后管移相工作，变换器工作 2L
模式，如图 3(b)。 
（1）开关模态 1 [t2, t3] [图 5(b)]：t2时刻，关断

Q7和 Q8，原边电流 ip给 C7和 C8充电，并通过 Css2

给 C5和 C6放电，ip谐振减小。 
o 1 3( ) / cos ( )p ri t I K t tω= ⋅ −             (1) 

式中  lagrr CLZ 41 = ; lagrr CL411 =ω 。 

t3时刻，vC7=Vin/2，vC8=Vin/2，vC5=0，vC6=0，
vAB= −Vin。开关模态[t2, t3]的持续时间 t23和 t3时刻

变压器原边电流 Ip(t3)分别为 
1

23 1 in o 1(1/ )sin ( ) /(2 )r rt KV I Zω −=          (2) 
2 2 2

3 o 1 in 1( ) (2 ) /(2 )p r rI t I Z K V KZ= −       (3) 

（2）开关模态 2 [t3, t4] [图 5(c)]：t3时刻，由于

ip将不足以提供滤波电感电流，DR1、DR2和 DR3、

DR4 同时导通，将变压器原、副边电压箝在零，此

时 vAB直接加在谐振电感 Lr上。ip线性减小，ip减小

到零的时间Δt为 

in 3( / ) ( )r pt L V I t∆ = ⋅              (4) 

将式(3)代入式(4)，可得 
2 2 2

0 1 in 1 in( (2 ) ) /(2 )r r rt L I Z K V K Z V∆ = − ⋅ ⋅     (5) 

由式(5)，图 7给出 ip减小到零的时间Δt 随着
Vin变化的曲线，其中 FB TL变换器的主要参数：输
入电压 Vin=200−400V；输出电压 Vo=300V；输出电
流 Io=10A；开关频率 fs=100kHz；脉动电流ΔiLf  = 
2A；变压器原副边匝比 K=7:13。由于 vAB= −Vin直

接加在 Lr，ip线性减小，所以随着 Vin的增加，ip下

降的斜率越大，ip 下降到零的时间越短，如图 7。
因此，Vin=Vinmax=400V 时， ip 减小到零的时间

inin 400V( ) Vt V =∆ 与 Ts/2之比，即设定角α 

inin 400( ) /( / 2)V st V Tα == ∆             (6) 

 

320      340       360      380    Vin/V
5.0 
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6.0 

6.5 

×10-8 ∆t/s 

 
图 7  DPS控制 2L模式，Δt随 Vin变化曲线 

Fig. 7 Δt as function of input voltage of DPS control 
under 2L-mode 
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图 8给出 DPS控制 2L模式，[t2, t4]时段 ip波形
图。图 9给出 2L模式体二极管流过的电流随 Vin变

化的对比曲线。当 Vin小于 400V，ip (流过体二极管
电流)在

inin 400V( ) Vt V =∆ 内虽然没有减小到零，但 t4

时刻，Ip(t4)值已经很小，如图 8和图 9所示，体二
极管造成的导通损耗和反向恢复损耗被大大减小。 

 ip Ip0=Io/K α 

0 
∆t 

t2 t3  t4 
Vin=330V 

Vin=370V 

Vin=400V 

Ip(t4)@ Vin=330V 
Ip(t4)@ Vin=370V 

t  

 
图 8 DPS控制 2L模式，[t2, t4]时段 ip波形图 
Fig. 8 ip waveform of interval [t2, t4] of  DPS 

control under 2L-mode 
 

320      340       360      380    Vin/V
0 

5 

10 

15 

Ip(t4)/A 

CPS 

DPS 

 
图 9 体二极管流过电流随 Vin变化的对比曲线 

Fig. 9  Comparison of current through body diodes as 
function of input voltage 

4 实验结果与讨论 

为验证FB TL变换器工作原理而研制的一台原
理样机，所用数据为：Vin=200V-400V；Vo=300V；
输出电流 10A；开关频率 100kHz；Q1(D1 和 C1)− 
Q8(D8 和 C8)IXFH60N 25Q；D9-D12 DSEP30-03；
DR1-DR4: SDT12S60；变压器原副边匝比 K=7:13；谐
振电感 Lr =1.33µH；输出滤波电感:Lf=144µH；输出
滤波电容:Cf=560µF×2；飞跨电容：Css1、Css2=2.2µF。 
图 10(a)和(b)分别给出 DPS控制、满载时，3L

模式下(Vin=260V)和 2L 模式下(Vin=400V)的原边电
流 Ip、原边电压 vAB和输出整流电压 vrect的波形。由

于 vrect波形中高频分量很小，使得输出滤波电感大

大减小。ip 整流后即输入电流的脉动很小，可以减
小输入滤波器。 
图 11和图 12分别给出了 DPS控制、满载时，

3L模式下(Vin=260V)和 2L模式下(Vin=400V)，各个
开关管的驱动电压 vGS，漏源电压 vDS以及漏极电流

ID波形。可见，所有开关管均实现了 ZVS，而且开
关管电压应力为输入电压的一半。 

图 13(a)给出 DPS 控制，Vin分为 200V、260V

和 400V 时，不同输出电流时变换器的整机变换效
率。满载时最高效率为 93.6%(3L模式，Vin=200V)。
图 13(b)为效率随输入电压变化的曲线。DPS控制的
变换效率在整个输入电压范围内高于 93.5%，最高
效率 94.6%。3L 模式下，DPS 控制的变换效率比
CPS略高。因对 DPS控制，Q1和 Q4已经开通，本

来走体二极管的电流改为从MOSFET的沟道流过，  
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图 10 DPS控制 Ip、vAB和 vrect满载波形 

Fig. 10 Experimental results of DPS control at full load 
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图 11  DPS控制、3L模式(Vin=260V)各开关管的驱动电压

vGS、漏源电压 vDS和漏极电流 ID满载波形 
Fig. 11  vGS, vDS, and ID of DPS control at full load  

(3L-mode@Vin=260V) 
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图 12  DPS控制、2L模式(Vin=400V)各开关管的驱动电压

vGS、漏源电压 vDS和漏极电流 ID满载波形 
Fig. 12  vGS, vDS, and ID of DPS control at full load  

(2L-mode@Vin=400V) 
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(a) 效率与输出电流曲线 

(b) 效率与输入电压曲线 
 

图 13  DPS控制下变换器效率曲线 
Fig. 13  Conversion efficiency of DPS control 

如图 3(a)阴影部分，从而减少了导通损耗，效率有
所上升。 

5 结论 

本文对全桥三电平变换器提出了一种新的控制

策略——DPS 控制。该控制策略利用 MOSFET 沟
道的反向导电能力，将从体二极管中流过的电流旁

路到 MOSFET的沟道里流过。与 CPS 控制相比，
该控制策略充分利用了 MOSFET 沟道的反向导电
能力，减小了由体二极管造成的导通损耗和反向恢

复损耗，提高变换器效率，从而在宽输入电压范围

内保持较高的变换效率。而且，该控制策略无需增

加额外的元器件，保持了文献[12]中 FB TL变换器
原有的优点。本文详细分析该变换器的工作原理，

并进行了实验验证。 
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