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摘要  在无线电能传输（WPT）系统中，为了实现精确的电压调节和系统的高效率运行，同

时避免增加额外的 DC-DC 变换电路和谐振元件，该文提出一种双边 LCL 移相控制策略。该策略

通过调节逆变器和有源整流器（AR）的内外移相角，实现恒压输出和所有开关管的零电压开通。

通过对系统的功率损耗进行分析，得出系统最大效率运行时变流器内移相角之间的约束条件。基

于此约束条件，进一步确定了实现零电压软开关（ZVS）的最小外移相角，从而实现了系统的高

效率运行。此外，引入功率角作为中间变量，利用压控振荡器（VCO）实现 AR 的频率同步，从

而使系统控制更加简便，同时提高了控制精度。最后，搭建了一台 50 W 的实验样机，验证了理

论的有效性；根据实验结果，在耦合系数 k=0.31 的情况下，系统的传输效率可达 93.8%。 
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0  引言 

无线电能传输（Wireless Power Transfer, WPT）
技术，通过磁场耦合的方式传输电能，而无需任何

物理接触。因其方便、安全、维护成本低等优点，

受到越来越多的关注。目前，已推广到电动汽车[1-3]、

植入式医疗[4-5]、消费电子[6-7]等诸多领域。 
实际中许多用电设备都要求其供电电源具有恒

压特性 [8-10]，即供电电压不受负载和其他参数变化

的影响。因此，电压的准确调节对负载的安全稳定

运行至关重要。而 WPT 系统的传输效率会受到负载

变化的影响。当负载发生变化时，系统不能始终工

作在最大效率点，导致系统的传输效率较低[11-12]。同

时，为了减小电能传输过程中的开关损耗，需要所

有的 MOSFET 尽可能地实现零电压软开关（Zero 
Voltage Switching, ZVS）。 

为了实现上述目标，文献[11-21]中已经提出了

许多控制方案。一般来说，这些控制方案可以分为

三类：辅助 DC-DC 变换器控制、变谐振网络控制

和有源整流器（Active Rectifier, AR）控制。 
对于辅助 DC-DC 变换器控制，文献[11]采用了

一种解耦控制策略，通过在系统的前后端添加辅助

DC-DC 变换器，实现了恒压输出和阻抗匹配。文献

[13]提出双端附加 DC-DC 变换器控制方法，可同时

实现电流/电压调节、ZVS 和阻抗匹配。在此系统中，

由于选择逆变器的工作频率作为谐振网络的谐振频

率，在忽略系统寄生参数的情况下，也保证了逆变

器的 ZVS 运行。为了减少 DC-DC 变换器的使用，

文献 [14]提出了一种通过调整逆变器的移相角和

DC-DC 变换器的次级占空比来实现阻抗匹配和电

流/电压控制的方法。在传统的附加 DC-DC 变换器

和简单控制下，输出电压可能会不稳定。为此，文

献[15]利用基于超局部模型的智能反馈控制器来稳

定整流电路后端升降压转换器的电压响应。然而，

上述控制策略均需要额外的 DC-DC 变换器，这不

仅增加了系统的复杂性还产生了额外的功率损耗。

因此，为了避免使用 DC-DC 变换器，文献[16]通过

变谐振网络实现蓄电池的恒流 /恒压充电以及零相
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位特性。文献[17]利用不同补偿拓扑的恒压/恒流特

性进行拓扑切换，以实现系统恒压/恒流输出。文献

[18]通过调整一次侧的串联和并联补偿电容，以维

持输出电压恒定。但上述变谐振网络的控制策略均

未实现 ZVS。为此，文献[19]通过实时跟踪和调整

开关管的导通角，使开关管在零电压状态下实现

ZVS，减少了开关损耗。此外，该方法还引入动态

补偿电容，保证系统始终工作在最佳状态，提高了

系统的稳定性和可靠性。需注意的是，不管是辅助

DC-DC 变换器控制还是变谐振网络控制，都需要附

加额外的元件，增加了系统的成本和复杂性。 
为了更好地利用逆变器和 AR，不增加额外的

DC-DC 变换器和电感/电容阵列，文献[20]提出了一

种双边移相控制策略，通过控制逆变器和 AR 的移 
相角（ pϕ 和 sϕ ），同时实现阻抗匹配和效率优化。

文献[21]提出了一种带有辅助测量线圈的 AR 控制方 
法，利用检测接收端电流的过零信号实现 AR 同步，

引入辅助线圈测量接收侧的非谐振度，并根据计算

出的 AR 移相角的补偿值进行调谐。然而，在上述

两种控制策略中，逆变器和 AR 都不能实现 ZVS，
这会极大地恶化 WPT 系统的安全运行，特别是在

大功率的应用场合。文献 [2]采用变频移相控制策

略，调整逆变器的频率和移相角，实现了逆变器的

ZVS 和恒压/恒流充电。进一步地，文献[3]提出了

一种变角移相控制策略，通过调节逆变器与 AR 之

间的外移相角实现了逆变器和 AR 的 ZVS，调节 AR
的内移相角以实现精确的电压控制。这种方法虽然

能实现 WPT 系统的 ZVS 运行，但仅限于简单的串

联-串联（Series-Series, S-S）型补偿拓扑。 
为此，本文提出了一种不附加任何 DC-DC 变

换器和变谐振网络结构的双边 LCL 移相控制策略，

可同时实现负载的恒压输出、ZVS 以及最大效率追

踪。本设计在满足最大效率条件的基础上，确定了

实现 ZVS 的最小移相角，实现了所有 MOSFET 的

ZVS 运行，有效地降低了功率损耗。此外，引入功

率角，通过压控振荡器（Voltage-Controlled Oscillator, 
VCO）实现频率同步，提高了控制精度，有助于进

一步提高系统效率。 

1  系统模型分析 

1.1  主电路拓扑与基本控制方法 
为了提高系统效率，需使得 WPT 系统中的变

流器实现 ZVS。然而，仅依靠自适应谐振的移相控

制来实现 ZVS，无法确保系统效率的最大化。因此，

同时实现 ZVS 和最大化效率传输显得尤为重要。本

文通过调节 AR 的内移相角和两个变流器之间的外

移相角来实现上述控制目标，并利用逆变器的相移

来实现负载的恒压输出。 
LCL-LCL 型主电路拓扑如图 1 所示，L1 和 L2

分别为一次、二次线圈电感；M 为互感；Lf1 和 Lf2

分别为一次、二次侧补偿电感；C1、C2、Rf1、Rf2

和 R1、R2 分别为一次、二次侧的补偿电容、补偿电

感的等效内阻和线圈的等效内阻；Cd1 和 Cd2 为稳压

电容；RL 为负载电阻；Vdc 为直流电源电压；VL 为

系统输出电压；IL 为系统输出电流；u1 为逆变器的

输出电压；u2 为 AR 的输入电压；i1 和 i2 分别为流

经 L1 和 L2 的电流；if1 和 if2 分别为流经 Lf1 和 Lf2 的

电流。WPT 系统由高频逆变电路、LCL-LCL 拓扑

网络以及 AR 电路组成。全桥逆变电路（由开关管

VT1～VT4 组成）将直流电压 Vdc 逆变为高频交流电

压 u1，经 LCL 补偿网络传输到一次线圈电感 L1，

电流 i1 在线圈中产生高频交变磁场。根据电磁感应

定律，一次线圈的交变磁场在二次线圈电感 L2 中产

生交流电压 u2，再经补偿网络和 AR 电路（由开关

管 VT5～VT8 组成）输出直流电压 VL 给负载 RL 供

电。D1、D2 分别为 u1、u2 的电压占空比，δ 为 u1

与 u2 之间的相位差。 

 
图 1  LCL-LCL 型主电路拓扑 

Fig.1  LCL-LCL type main circuit topology 

1.2  等效电路分析 
在 WPT 补偿网络中，通常使用基波等效模型进 

行分析[22-23]。交流等效电路如图 2 所示，图中 1U 为

逆变器的输出电压基波分量； 2U 为 AR 的输入电压

基波分量； 1I 和 2I 分别为电感 L1 和 L2 上的基波电

流； f1I 和 f2I 分别为电感 Lf1、Lf2 上的电流基波分 

量；Req 为负载等效电阻，Req=8RL/π2。 

 

图 2  交流等效电路 

Fig.2  AC equivalent circuit 
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为了简化分析，将系统的工作频率ω设置为谐 
振频率 0ω ，则有 

0
f1 1 1 1 2 2 f 2 2

1 1 1 1
L C L C L C L C

ω ω= = = = = （1） 

忽略系统的寄生参数，变流器的驱动信号和电

压波形如图 3 所示，其中开关管 VT1、VT2（VT3、

VT4）互补导通，VT5、VT6（VT7、VT8）互补导通，

逆变器输出电压 u1 的脉冲宽度为 D1π，AR 的输入

电压 u2 的脉冲宽度为 D2π（D1、D2∈[0, 1]），逆变器 
和 AR 的内移相角可分别表示为(1−D1)π、(1−D2)π， 
δ 为 1U 与 2U 之间的相位差，同时也为外移相角。 

 
图 3  驱动信号与输入输出电压波形 

Fig.3  Drive signal and input and output voltage waveforms 

则 1U 、 2U 可分别表示为 

1
1 dc 1

π2 2 sin 0
π 2

D
U V U= = ∠       （2） 

2
2 L 2

π2 2 sin
π 2

D
U V Uδ δ= ∠ − = ∠ −     （3） 

式中，U1 和 U2 分别为 1U 和 2U 的模。 
在图 2 交流等效电路中，忽略线圈内阻 R1、R2

和补偿电感的等效电阻 Rf1、Rf2，并列写 KVL 方程为 

( )

( )

( )

( )

1 f1 f1 f1 1
1
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1

2 f2 f2 f2 2
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f2 2 2 2 1
2

1j
j

1 j j
j
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j

1 j j
j

U L I I I
C

I I L I MI
C

U L I I I
C

I I L I MI
C

ω
ω

ω ω
ω

ω
ω

ω ω
ω

⎧ = + −⎪
⎪
⎪ − = +
⎪
⎨
⎪ = + −
⎪
⎪

− = +⎪
⎩

    （4） 

输出的有功功率 P2 和无功功率 Q2 分别为 

{ }*
2 2 f2 1 2

f1 f2
Re sinMP U I U U

L L
δ

ω
= − =    （5） 

{ }*
2 2 f2 1 2

f1 f2
Im cosMQ U I U U

L L
δ

ω
−

= − =    （6） 

式中， *
f2I 为 f2I 的共轭。从式（5）、式（6）可以看 

出，通过调节δ，可以使无功功率降至最低。当δ =  
90°时，有功功率最大，无功功率为 0。因此，应尽

可能使 WPT 系统工作在δ =90°附近，以获得最大传

输效率。 
为简化计算，忽略 AR 的功率损耗，系统的输

出功率 Pout 可以表示为 

out L L 2P V I P= =            （7） 

式（5）可改写为 

2 2 f2 sinP U I δ=            （8） 

式中，If2 为 f2I 的模。结合式（3）、式（7）和式（8）
解得 

2
L f2

π2 2 sin sin
π 2

D
I I δ=         （9） 

则系统的电压增益 Gvvsys 为 

L L L L 1 2
vvsys 2

dc dc f1 f2

π π8 sin sin sin
2 2π

V I R MR D D
G

V V L L
δ

ω
= = = ⋅  

（10） 
根据式（10）可知，负载的变化会导致电压增

益 Gvvsys 也发生变化。在这种情况下，如果δ 已知，

可以通过调节 D1 和 D2，适当调节系统的 Gvvsys。当

输入电压 Vdc 恒定不变时，可以调节 Gvvsys，使输出

电压恒定。 
本文采用控制变量法研究负载变化对电压增益

Gvvsys 的影响，选取表 1 所示的系统参数进行研究，

令δ =90°，根据式（10）得出 Gvvsys 随 D1、D2 的变

化情况，如图 4a 所示，在相同移相条件下，负载越

大，Gvvsys 越大。进一步地，为了更直观地显示δ 与

Gvvsys 的关系，D1、D2 均设置为 1，如图 4b 所示（其

中δ 的变化范围将在第 2 节中分析得出，此处设置

为 0.5π～π）。从图 4 中可以看出，在δ 保持不变的

情况下，Gvvsys 随负载阻抗的增大而逐渐增大。此外，

确定了 Gvvsys 便可以获得δ 允许的变化范围。一般来

说，δ 的变化范围越大，越容易实现 ZVS。 
1.3  最大效率分析 

WPT 系统的电路损耗主要包括线圈损耗、补偿

电感损耗以及功率开关器件的导通损耗和开关损

耗。当 WPT 系统所有开关器件都实现 ZVS 时，开

关损耗可以忽略不计，因此在本节忽略开关损耗。

总损耗可用欧姆损耗来表示，由于系统参数对称，

假设 Lf1=Lf2=Lf，Rf1=Rf2=Rf，R1=R2=R。 
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表 1  系统参数 

Tab.1  System parameter 

参   数  数   值  

Lf1, Lf2/μH 28 

L1, L2/μH 28 

C1, C2/nF 125 

M/μH 8.68 

f0/kHz 85 

ω0/(rad/s) 5.34×105 

RL/Ω 50, 75, 100 

Vdc, VL/V 100 
 

 

（a）δ =90° 

 

（b）D1=D2=1 

图 4  电压增益随负载变化情况 

Fig.4  Voltage gain varies with load 

根据图 2 所示的交流等效电路，总损耗 PLoss

可以表示为 

( )

2 2 2 2
Loss f1 f1 1 1 f2 f2 2 2

2
2 2f
1 22 4 2 2

f f

P I R I R I R I R

R M R U U
L Lω ω

= + + +

⎛ ⎞
= + +⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
    （11） 

式中，If1、If2、I1 和 I2 分别为 f1I 、 f2I 、 1I 和 2I 的模。 

效率η 可以近似计算为 

2

2 Loss

P
P P

η =
+

            （12） 

将式（5）和式（11）代入式（12）化简得 

( )2 2
f f

2
f

1
1

1
sin

R M RL

ML

η
α

α
ω δ

=
⎛ ⎞+ +⎜ ⎟
⎝ ⎠+

      （13） 

式中，α 为一次、二次交流电压之比，即 

2

1

U
U

α =              （14） 

由式（13）可知，当 WPT 系统参数确定时，

通过调节α 可以获得系统的最大效率。为确定实现

最大效率的条件，令 

0η
α

∂
=

∂
            （15） 

可得 
1α =              （16） 

由式（2）、式（3）、式（14）和式（16）得出 

1 2
dc L

π π
sin sin

2 2
D D

V V=       （17） 

根据式（17）确定 D1 与 D2 的约束关系。然后

代入式（10），可以求得 D1 和 D2。 
此时的最大效率为 

( )max 2 2
f f

2
f

1
2

1
sin

R M RL

ML

η

ω δ

=
+

+

     （18） 

根据式（13）可得交流电压比与传输效率之间

的关系，交流电压比对传输效率的影响如图 5 所示。

当δ =90°、α =1 时，系统的传输效率最大。随着α 
与δ 的偏移，效率逐渐降低，且偏移越大效率越低。 

 
图 5  交流电压比对传输效率的影响 

Fig.5  Influence of AC voltage ratio on  

transmission efficiency 
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2  ZVS 的实现 

如果仅控制外移相角δ =90°，系统的 ZVS 工作

范围较窄，功率开关可能会硬开通，造成较大的开

关损耗。在本节中，δ 没有设置为 90°，而是作为

附加的控制变量，以产生实现 ZVS 的超前电流。第

1 节所用到的基波等效模型虽然有足够的精度，但

由于全桥输出电流中含有高次谐波，在确定 ZVS 范

围时存在不可忽略的误差，因此为了确定功率开关

的 ZVS 范围，建立了基于谐波的等效模型，如图 6 

所示。图中， pU 为考虑谐波时的逆变器输出电压相

量， sU 为考虑谐波的 AR 输入电压相量； pI 和 sI 分

别为考虑谐波的电感 L1 和 L2 电流； pLI 和 sLI 分别为

考虑谐波的电感 Lf1 和 Lf2 电流。 

 

图 6  基于谐波的等效模型 

Fig.6  Equivalent model based on harmonics 

图 6 中，选择方波电压作为激励电压，并忽略

Rf1、Rf2、R1 和 R2，选择系统最大效率所对应的δ =  
90°作为基准量，实现 ZVS，而补偿量为Δδ，有 

90δ δ= Δ +            （19） 

此处的相移补偿角Δδ∈[−90°, 90°]。 
在谐波等效模型中，系统的阶数很高，很难进

行计算。但由于 Lf1、C1 和 Lf2、C2 具有滤波功能，

线圈电流中谐波含量很少，近似为正弦波。因此可

以用基波等效模型代替精确模型计算线圈电流。 

根据式（4）解得电流 pI 和 sI 的时域表达式 ip(t)

和 is(t)分别为 

dc 1
p

f1

π4 π( ) sin sin
π 2 2

V D
i t t

L
ω

ω
⎛ ⎞= ⋅ −⎜ ⎟
⎝ ⎠

    （20） 

L 2
s

f2

π4( ) sin sin( )
π 2

V D
i t t

L
ω δ

ω
= − ⋅ − Δ    （21） 

从而得到一次侧补偿电容电压的时域表达式

uC1(t)为 

1
1 dc

L 2

f2

π4( ) sin sin( )
π 2

π4 sin cos( )
π 2

C
D

u t V t

MV D
t

L

ω

ω δ

= −

⋅ − Δ
  

 （22） 

同理可得，二次侧补偿电容电压的时域表达式

uC2(t)为 

dc 1
2

f1

2
L

π4( ) sin sin( )
π 2

π4 sin cos( )
π 2

C
MV D

u t t
L

D
V t

ω

ω δ

= ⋅ −

− Δ      （23） 

将图 6 进一步简化得到如图 7 所示的谐波简化

模型，列写时域的 KVL 方程为 

p
p 1 f1

d ( )
( ) ( )

d
L

C
i t

u t u t L
t

− =        （24） 

s
s 2 f2

d ( )
( ) ( )

d
L

C
i t

u t u t L
t

− =        （25） 

式中，up(t)、us(t)、iLp(t)和 iLs(t)分别为 pU 、 sU 、 pLI

和 sLI 在时域下的表达式。通过对式（24）、式（25） 
积分，可以推导出一次和二次全桥输入和输出电流

的表达式。图 8 显示了简化电路模型后的谐振网络

输入和输出电压电流波形，选择 t0(t0=0) 为波形的起

点。由于波形是对称的，故只对前半个周期进行分

析，后半个周期类似。 

 

图 7  谐波简化模型 

Fig.7  Harmonic simplification model 

 
图 8  谐振网络的输入和输出波形 

Fig.8  Input and output waveforms of the resonant network 

由图 8 可以看出 

( )p 0 p 3
π0i t i t
ω

⎛ ⎞= = − =⎜ ⎟
⎝ ⎠

       （26） 

对式（24）积分，可得 

( ) L 2
p 0

f1 f2

dc 1 dc1

f1 f1

π4 sin sin( )
π 2

ππ4 sin
π 2 2

L
MV D

i t
L L

V D VD
L L

δ
ω

ω ω

= − ⋅ Δ +

⋅ −  （27） 

在确定波形的初值之后，通过获取波形上任一
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点的相位信息，便可以计算相应的电流值。因此可

以求得 iLp(t1)和 iLp(t2)以及 iLs(t0)和 iLs(t7)分别为 

( ) 2dc 1 dc1
p 1

f1 f1

L 2 1

f1 f2

ππ4 sin
π 2 2

π π4 sin cos
π 2 2

L
V D VD

i t
L L
MV D D
L L

ω ω

δ
ω

= ⋅ − +

⎛ ⎞⋅ + Δ⎜ ⎟
⎝ ⎠

 （28） 

( ) 2dc 1 dc1
p 2

f1 f1

L 2 1

f1 f2

ππ4 sin
π 2 2

π π4 sin cos
π 2 2

L
V D VD

i t
L L

MV D D
L L

ω ω

δ
ω

= − ⋅ + +

⎛ ⎞⋅ − Δ⎜ ⎟
⎝ ⎠

 （29） 

( ) dc 1 2 L
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f1 f2 f2

L 2

f2
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π 2 4
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L
MV D D V
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L L L
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ω ω
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( )

( )

dc 1 2
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f1 f2

2 L2L 2

f2 f2
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π 4π4 sin
π 2 4

L
MV D D

i t
L L
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ω ω
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基于波形的对称性，要实现逆变器的 ZVS，需

满足 iLp(t1)＜0 且 iLp(t2)＞0。由式（28）和式（29）不

难得出，iLp(t1)+iLp(t2)＞0，因此，只需满足 iLp(t1)＜0
即可。同理，当 iLs(t7)＞0 且 iLs(t8)＞0 时，AR 可以

实现 ZVS，而 iLs(t7)＜iLs(t8)，所以只需满足 iLs(t7)＞0
即可。综上所述，要实现所有 MOSFET 的 ZVS，须

满足条件 

p 1

s 7

( ) 0

( ) 0

L

L

i t

i t

⎧⎪
⎨
⎪⎩

＜

＞
            （32） 

通过对 iLp(t1)=0 和 iLs(t7)=0 进行求解，可以确

定在整个功率范围内，同时保持最小无功功率和实

现 ZVS 所需的最小补偿角Δδ。然而，在实际应用中，

由于功率开关漏源之间存在一个并联的寄生电容，

为了实现 ZVS，需要足够的死区时间来输出电流，

以确保在导通反并联二极管之前将并联电容的电压

放电到零。放电电流的大小可以通过并联电容器来

计算。在放电电流为 idead 的情况下，MOSFET 实现

ZVS 的临界补偿角可以分别推导为 

( )

( )

oss p
p 1

d

oss s
s 7

d

4

4

L

L

C U
i t

t
C U

i t
t

⎧
−⎪

⎪
⎨
⎪
⎪⎩

≤

≥

        （33） 

式中，Coss 为 MOSFET 的结电容；td 为死区时间； 
Up 和 Us 分别为 pU 和 sU 的模。所选择的 MOSFET

型号为 IRFR/U120NPbF，根据数据手册得到 Coss=  

92 pF。为避免桥臂击穿和实现功率开关的 ZVS，设

置死区时间为 353 ns，结合 Up=100 V，Us=100 V，

式（33）化简为 

( )
( )

p 1

s 7

0.11 A

0.11 A
L

L

i t

i t

−⎧⎪
⎨
⎪⎩

≤

≥
        （34） 

对式（34）进行计算，分别得出补偿角为Δδ1

（满足逆变器实现 ZVS 的补偿角）和Δδ2（满足 AR
实现 ZVS 的补偿角）。所得出的临界补偿角可能为

负，这意味着系统即使在没有进行补偿的情况下也

可以实现 ZVS。因此，在无功功率最小的情况下，

一次侧和二次侧所有开关管实现 ZVS 的最佳补偿

角Δδopt 可以推导为 

( )opt 1 2max 0, ,δ δ δΔ = Δ Δ       （35） 

3  控制策略 

在二极管整流电路中，当接收端电流过零时，

二极管通过偏压自然切换，而对于 AR 电路而言，

一次、二次侧变流器必须以相同频率运行，以便功

率从线圈的一次侧传输至二次侧。如果两个变流器

在不同频率下工作，则输出功率将发生振荡，从而

导致实际传输功率为零。因此，为了保证有效的功

率传输，需要将 MOSFET 的驱动信号与接收端的电

流进行同步。与文献[21]中所提到的附加测量线圈

的同步方法不同，本文引入功率角θpower 作为中间变

量，由于δ 与θpower 之间有如式（36）所示的关系，

因此可以通过控制θpower 间接控制δ从而实现频率  
同步。 

( )2
power 2 2

2 2

arccos arccos sin
P

P Q
θ δ= =

+
  （36） 

式中，δ ∈[0°, 180°]；θpower∈[0°, 90°]。 
系统控制框图如图 9 所示，主要针对逆变器和

AR 电路进行控制。一方面，根据式（17）可以确

定系统最大效率传输时 D1 与 D2 的约束条件，基于

此约束条件，同时调节 D1 和 D2 以实现恒压输出，

由于在整个调压过程中，内移相角始终符合式（17）
的约束，因此，系统能够维持最大的传输效率；另

一方面，控制器首先对 AR 的输入电压和电流进行

采样，采样后的数据经过乘法器、低通滤波器以及
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偏移电路处理得到平均功率，再按照式（36）计算

获得功率角θpower，最后输入到 AR 控制器进行同步

控制。图 9 中的ωs为 AR 的开关频率，VL_ref与θpower_ref

均为参考值。 

 
图 9  系统控制框图 

Fig.9  System control block diagram 

AR 控制框图如图 10 所示。在同步控制模式下，

根据式（34）、式（35）计算得到最佳的外移相角δopt，

进而通过式（36）得到θpower_ref。接着，利用 VCO
锁定逆变器的频率。将得到的功率角 θpower 与

θpower_ref 进行比较，并通过 PI 控制器反馈误差。相

应地，利用 VCO 得到了与逆变器相同的频率。由

恒压调节和最大效率追踪得到的 D2 进行移相控制。 

 
图 10  AR 控制框图 

Fig.10  AR control block diagram 

为了更直观地显示 AR 的调节过程，图 11 中展

示了驱动信号以及对应的变流器输出电压波形。控

制器通过调整 AR 每个支路控制信号的延迟来控制

θpower。同时，使用 VCO 调整控制信号的频率与谐

振频率匹配。在这个过程中，输出电压脉冲宽度不

发生变化（外移相角由δ1到δ2）。根据 D2 调整 AR 的 
内移相角（内移相角由ϕs1 到ϕs2， 2D′ 为调整之后的

u2 占空比），同时保持δ2 恒定。 
然而，为了实时控制所需的输出电压，调节 D1

和 D2，也会导致θpower 相应地变化，故调压过程与

同步过程是高度耦合的。为了实现所有开关管的

ZVS，使 WPT 系统稳定地运行，必须独立控制θpower。

根据式（10），优先确定δ 之后，结合最大效率约束

条件，就可以得到 D1 和 D2。因此，本文提出了一种

简单解耦控制，将电压的调节时间设置为相对长于

AR 的控制时间，以减小电压调节对同步控制的影响。 

 
图 11  驱动信号与输入输出电压波形 

Fig.11  Drive signal and input and output  

voltage waveforms 

此外，上述提到的同步控制方法对得到的θpower

和δ 之间的关系敏感，如图 12a 实线所示，θpower 关

于δ =90°对称，当δ∈[90°, 180°]时，由于对称性，

θpower 的计算结果将与δ∈[0°, 90°]的一致。因此，

可以按照图 12b 的算法将δ∈[90°, 180°]的部分对

应到θpower 的负半周，如图 12a 虚线所示，以实现

θpower 和δ 之间一一对应的关系，降低二者之间的敏

感度。 

 
（a）θpower 与有功功率、无功

  功率的关系 
（b）调整θpower 的算法  

图 12  θpower 改进算法 

Fig.12  Improved algorithm of θpower 

4  仿真与实验验证 

4.1  仿真验证 
为了验证理论的有效性，在 Matlab/Simulink 中

搭建了系统仿真模型，相关参数设置见表 1。图 13
显示了在同步控制下驱动信号的移相情况。逆变器

的输出电压和 AR 的输入电压在图 13 中用虚线标

出。从图中可以看出，AR 的工作频率始终等于逆

变器的频率，并且为实现变流器的 ZVS，对δ 进行

了补偿。此外，为实现恒压输出，AR 的电压脉冲
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宽度也发生了变化。因此，本文所提到的同步控制策

略可以在跟踪逆变器基准频率的同时实现移相调节。 

 
图 13  同步控制驱动信号对比 

Fig.13  Comparison of synchronization control  

driver signals 

补偿网络的输入输出电压电流波形如图 14 所

示。图 14a 中，当只进行恒压控制和最大效率追踪，

即相移补偿角Δδ =0°时，输出电压恒定为 100 V，

负载为 100 Ω。可以看到，逆变器和 AR 均只能实

现一半开关管的 ZVS。这会在 MOSFET 上产生较大

的功率损耗和电压尖峰，损坏 MOSFET。 
根据所提出的相移补偿控制策略，测试了负载

为 50 Ω 和 100 Ω 时的系统运行情况。如图 14b、图

14c 所示，随着负载变化，D1、D2 和补偿角Δδ 也作

出相应的调整，使所有的 MOSFET 实现 ZVS。在相

同负载情况下，负载增大时，D1 和 D2 逐渐变小，

而Δδ逐渐变大，这是因为重载时，输出电流较小，

而 MOSFET 的寄生电容较大，因此需要较大的补偿

角才能产生较大的电感电流，从而使 MOSFET 的输

出电容充分放电。 

 

（a）δ =90°, RL=100 Ω 

 

（b）δ =96°, RL=50 Ω 

 

（c）δ =122°, RL=100 Ω 

图 14  补偿网络的输入输出电压电流波形 

Fig.14  Input and output voltage and current waveforms of 

compensation network 

在 RL=100 Ω 时，测得一次、二次侧开关管的

工作状态如图 15 所示。可以看出，在没有补偿的系

统中，VT1 和 VT5 不能实现 ZVS；而在加入补偿角

的系统中，VT1 和 VT5 均工作在 ZVS 状态，这样可

显著减小电磁干扰和额外的开关损耗。 

 

（a）Δδ =0°, RL=100 Ω 

 

（b）Δδ =32°, RL=100 Ω 

图 15  MOSFET 仿真波形 

Fig.15  MOSFET simulation waveforms 

4.2  实验验证 
为了验证仿真的准确性，搭建了如图 16 所示的

实验平台。系统输入电压由直流电源提供，负载由
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电池和电阻组成，负载电池用于稳定输出电压，负

载电阻则用于验证系统的恒压特性。变流器所采用

的 MOSFET 的 型号为 IRFR/U120NPbF ，采 用

EG2104S 芯片驱动开关管。实验时将发射线圈与接

收线圈上下正对放置，具体的实验参数见表 2。 

 
图 16  实验平台搭建 

Fig.16  Experimental platform construction 

表 2  实际参数 

Tab.2  Actual parameter 

参   数  数   值  

直流输入电压 Vdc/V 30 

输出电压 VL/V 12 

一次、二次侧补偿电感 Lf1, Lf2/μH 51 

一次、二次侧线圈电感 L1, L2/μH 51 

互感 M/μH 18.81 

一次、二次侧补偿电容 C1, C2/nF 68.7 

谐振频率 f0/kHz 85 

负载电阻 RL/Ω 10～20 

利兹线参数 n/mm 200×0.1 

线圈匝数 N1, N2 14 

线圈内、外径 r1, r2/cm 8, 10.7 

线圈距离 d/cm 3 

耦合系数 k 0.31 
 

为验证本文所提出的控制策略的有效性，首先

调节负载电阻使系统满载运行。同步控制下的输入

输出电压变化情况如图 17 所示。如图 17a 所示，输

入和输出电压频率相同并且均没有移相。接着，调

节负载阻值为 15 Ω，此时的电压波形如图 17b 所示，

逆变器和 AR 产生了内移相角，同时 AR 依旧能够

跟踪逆变器的开关频率。这意味着系统实现了恒压

输出和频率同步。 
图 18a～图 18d 分别展示了负载为 10 Ω 和

20 Ω 时的谐振网络输入电压、电流（up, iLp）和输

出电压、电流（us, iLs）的波形。可以看出，us 保持

恒定，iLp 和 iLs 始终在允许的范围内。可见，在同步

控制下所有 MOSFET 均实现了 ZVS。 
RL=15 Ω 时的负载输出电压电流如图 19 所示， 

 

（a）无内移相角  

 

（b）加入内移相角  

图 17  同步控制下的输入输出电压变化情况 

Fig.17  Input and output voltage changes under 

synchronous control 

 

（a）RL=10 Ω 时的输入电压电流波形  

 

（b）RL=10 Ω 时的输出电压电流波形  
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（c）RL=20 Ω 时的输入电压电流波形  

 

（d）RL=20 Ω 时的输出电压电流波形  

图 18  变流器 ZVS 实现情况 

Fig.18  ZVS implementation of converters 

 
图 19  负载输出电压电流 

Fig.19  Output voltage and current of the load 

控制器自动调节 D1、D2，实现了负载的恒压输出。

为显示恒压调节的整个过程，调节滑动变阻器，使

负载从 10 Ω 增加到 20 Ω，记录稳态时的电压电流

数值，如图 20 所示。在负载电压允许的变化范围内，

可以看作恒压输出。 
调整逆变器和 AR 的移相角改变α，得到了如图

21 所示的效率随交流电压比变化曲线。图中虚线表

示仿真中 RL=100 Ω 的效率曲线，实线表示实验中

RL=15 Ω 的效率曲线。 
从图 21中可以看出，最大效率均出现在α =1处，

这与之前的分析一致。此外，Δδ ≠0°（有补偿角）

的效率一般大于Δδ =0°（无补偿角）的效率。但在 

 
图 20  负载电压电流变化情况 

Fig.20  Variation of load voltage and current 

 
图 21  系统仿真与实验效率对比 

Fig.21  Comparison of system simulation and  

experiment efficiency 

α =1.2 时，Δδ ≠0°时的效率小于Δδ =0°时的效率。

这是因为此时的相移补偿角过大，导致输出的有功

功率减小量大于未损失的开关损耗，使得系统整体

的效率低于无补偿角时的效率。因此，在保证系统

高效率的前提下，实现 ZVS 是十分必要的。 

5  结论 

本文以 LCL-LCL 型补偿网络为例，提出了双边

移相控制策略。利用逆变器移相实现恒压输出，AR 移

相实现最大效率追踪和变流器的 ZVS。具体结论如下： 
1）基于基波等效模型，分析了系统的恒压特性

以及实现最大效率传输时 D1 和 D2 的约束条件；在

忽略开关损耗的前提下， δ =90°时，有功功率最大，

无功功率为 0。 
2）基于谐波的时域模型，得出了电感电流的时

域表达式。考虑波形的对称性，对电感电流约束条

件进行了简化。最终，利用简化后的约束条件，得

到了满足系统 ZVS 的最小外移相角δopt。 
3）为了快速跟踪δ 的变化，引入功率角θpower
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作为中间变量，将δ 的变化等效为θpower 的变化。利

用 VCO 进行一次、二次侧的频率同步，在简化同

步控制的同时提高了系统的控制精度。 
在本文的控制策略下，系统在满足最大效率的

同时实现了与负载无关的恒压输出和所有 MOSFET
的 ZVS。实验结果表明，在耦合系数 k=0.31 的情况

下，α =1 时系统的传输效率最高，最高效率达 93.8%。 
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Abstract  In wireless power transfer (WPT) systems, achieving accurate voltage regulation and efficient 
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operation are critical. Current research achieves constant voltage output and zero voltage switch (ZVS) with 
additional DC-DC converters and variable resonant networks. However, these approaches increase system losses 
and costs. Therefore, this paper proposes a two-sided LCL phase-shifting control strategy. The internal phase 
shift angle of the inverter and active rectifier (AR) is used to achieve constant voltage output and maximum 
efficiency tracking, and the external phase shift angle between the two converters achieves ZVS of all switching 
tubes. By analyzing the power loss, the constraint condition between the internal phase shift angle is obtained. 
The minimum external phase shift angle δopt of ZVS is further determined, and the system’s high efficiency is 
realized. In addition, the power angle θpower is introduced as the intermediate variable, and the frequency 
synchronization of the primary and secondary sides is realized using the voltage-controlled oscillator (VCO).  

Firstly, utilizing the fundamental wave equivalent model, the constant voltage characteristics of the system 
and the constraint conditions of the inverter output voltage and AR input voltage pulse-width ratio D1 and D2 are 
analyzed. The results show that transmission efficiency peaks when the AC voltage ratio α =1. With load 
variations, achieving constant voltage output and maximum efficiency tracking is feasible by adjusting D1 and D2. 
Secondly, based on the time-domain harmonics model, the derivation and simplification of the time-domain 
expression of inductance current are conducted. The simplified model is then analyzed to determine the external 
phase shift angle δ. By comparing δ of the inverter and AR, the δopt is obtained. Thirdly, the overall control 
strategy is introduced. The constant voltage output is achieved by adjusting D1 and D2. The introduction of θpower 
as an intermediate variable establishes the relationship between δ and θpower, enabling indirect control of δ 
through the regulation of θpower. Subsequently, the frequency synchronization of the primary and secondary sides 
is realized using a VCO, effectively solving the synchronization challenge associated with an active rectifier. 

Finally, system simulations and experiments were conducted. The experimental results show that the system 
can achieve ZVS for all MOSFETs and maintain a constant voltage output regardless of load variations. Moreover, 
the proposed synchronous control strategy can effectively track the switching frequency of the inverter and 
precisely adjust the required δopt. As D1 and D2 consistently adhere to the maximum efficiency constraints during 
system adjustments, the system also achieves maximum efficiency tracking. When the coupling coefficient k is 
0.31, the transmission efficiency of the system is the highest, and the maximum efficiency is 93.8%. 

Keywords：Wireless power transfer (WPT), phase-shifting control, active rectifier (AR), zero voltage 
switching (ZVS) 
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