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飞跨电容钳位型三电平变换器飞跨电容 
电压移相控制策略研究  
米慧瑶，宋  磊，刘潇奎，段善旭  

( 强电磁技术全国重点实验室(华中科技大学电气与电子工程学院), 武汉 430074 )  

摘要：飞跨电容钳位型三电平变换器具有降低开关管的电压应力、减小滤波电感体积等优势。变换器工作

时，飞跨电容电压需要稳定在高压侧电压的一半，常采用调节占空比的控制策略，但该方法存在飞跨电容电压

与输出电压控制耦合的问题，在飞跨电容电压调节过程中电感电流波动较大。针对这一问题，分析了移相控制

策略实现飞跨电容电压与输出电压控制解耦的优势，并深入分析其控制特性。通过建立飞跨电容电压的谐波模

型，分析了飞跨电容电压与移相角的关系。建立飞跨电容电压受开关管占空比 D和移相角度∆φ之间的低次谐波
函数关系，并结合时域模型划定出移相控制的有效占空比区间，以及使得移相控制性能最优的占空比。建立仿

真模型并搭建了 1台 3.6 kW的实验样机，将移相调节与占空比调节的飞跨电容电压控制策略进行对比，验证了
移相控制的解耦优势以及控制特性。  
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Research on Phase-shifting Control Strategy of Flying Capacitor 
Voltage for Flying Capacitor Clamped Three-level Converter  
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Abstract: The flying capacitor clamped three-level converter has many advantages, e.g., it can reduce the voltage stress 
of a switch and the volume of a filter inductor. Under its operation, it is necessary to stabilize the flying capacitor voltage at 
half of the high-voltage side voltage, so a control strategy of adjusting the duty cycle is often used. However, this method has 
the problem of coupling control between flying capacitor voltage and output voltage, resulting significant fluctuations of 
inductance current in the process of flying capacitor voltage regulation. To solve this problem, the advantages of using the 
phase-shifting control strategy to realize the decoupling control of flying capacitor voltage and output volt-age are analyzed, 
and the corresponding control characteristics are also studied. Through the establishment of a harmonic model of flying 
capacitor voltage, the relationship between flying capacitor voltage and phase-shifting angle is given. A low-order harmonic 
function relationship is constructed, which indicates that the flying capacitor voltage is affected by the switch duty cycle D and 
phase-shifting angle ∆φ. The effective duty cycle interval of phase-shifting control and the duty cycle that optimizes the 
performance of phase-shifting control are delimited by combining with a time-domain model. A simulation model was 
established, and an experimental prototype with 3.6 kW was built. The control strategies of adjusting flying capacitor voltage 
based on phase-shifting angle and duty cycle are compared to verify the decoupling advantages and control characteristics of 
phase-shifting control.  
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1  为了解决可再生能源能量供给波动的问题[1-2]，

通常会在直流微电网系统中加入储能装置[3]。储能  
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装置中的储能介质通常通过双向 DC-DC 变换器[4]

接入直流母线，从而实现直流母线侧和储能介质侧

能量的双向流动[5]。传统两电平 DC-DC 变换器因

为受到硅器件耐压的限制而难以适应电压等级的  
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提升。对此，目前有 2 种解决方法：一种是选用高

压大功率器件，比如串并联硅器件[6-7]或者选用新

型器件[8]，但是该方法会带来串并联器件之间的不

均压和不均流、新器件的高成本等新的问题；另一

种方法则是采用多电平拓扑，因其能有效降低开关

管电压应力而得到广泛应用[9-10]。 
本文针对飞跨电容 FC(flying capacitor)型三电

平双向直流变换器进行研究。该拓扑具有开关管的

电压应力低、低压侧电流纹波小等优势，从而可以

有效提高拓扑功率密度[4]。为实现最低器件电压应

力，需要将 FC 电压稳定控制在高压侧电压的一半。

目前关于 FC 电压的控制策略的研究主要分为两大

类：被动平衡策略和闭环控制策略。被动平衡策略

主要是利用 FC 的自平衡特性[11-12]来维持其电压，且

通常会采取一定的措施增大自平衡能力，比如采用

多载波调制策略 PD-PWM(phase disposition pulse 
width modulation)[11]，其相对于传统的相移载波调

制策略 PSC-PWM(phase-shifted carrier-based pulse 
width modulation)具有更好的谐波特性。另外还有

加入无源 RLC 滤波器增强自平衡特性的方法，但

是该方法增加了系统的损耗，降低了效率[12]。被动

平衡策略是 1 种开环控制策略，由于存在非理想性

因素，通常需要闭环控制回路来平衡 FC 电压。 
目前关于闭环控制策略的研究主要以调节占

空比为主[13-17]，然而由于输出电压也是通过调节占

空比控制，所以 FC 电压和输出电压这 2 个控制环

路存在耦合，在 FC 电压调节的过程中会引起电感

电流波动。还有一些研究采用算法选择最佳开关冗

余模态[18-23]，实现 FC 的充放电，本质上也属于占

空比调节，因此仍然存在控制耦合的问题。因此，

文献[24]提出了 1 种反步滑模控制实现解耦，但是

在建模时忽略了谐波对 FC 电压的影响；文献[25]中
采用了 1 种调节移相角的方法，实现了 FC 电压的

控制，但该研究未详细分析移相法控制 FC 电压的

原理及移相控制方法的控制特性。 
因此，本文针对 FC 钳位型三电平变换器 FC

电压的移相控制策略，详细分析了其控制原理及控

制特性，建立了 FC 电压谐波模型，利用数学模型

和仿真说明了 FC 电压与移相角关系，解释了移相

法实现 FC 电压与输出电压控制之间解耦的原理。

通过推导 FC 电压与占空比和移相角的数学关系，

得到了移相控制的有效占空比区间以及控制性能

最优占空比。通过实验对移相和传统调节占空比

2 种 FC 电压控制策略的特性进行了对比，且对控

制特性进行了验证。 

1 飞跨电容三电平 Boost 变换器 

1.1 工作模态 

飞跨电容型三电平直流双向变换器拓扑如图 1
所示，其中：T1、T2、T3、T4 为开关管； fC 为飞

跨电容； 1L 为滤波电感； LC 与 HC 分别为低压侧和

高压侧滤波电容；Li 和 Hi 分别为低压侧和高压侧电

流。FC 型三电平直流双向变换器按照能量流动的

方向可以分为 Boost 模式和 Buck 模式。以输出端

为高压侧的 Boost 模式为例，令输出端接负载 LR ，

此时开关管 T3、T4 为主控管，且 T1 与 T4、T2 与

T3 开关管的驱动信号分别互补。理想工况下，T3

与 T4 开关管的驱动信号相差 180°。能量从低压侧

UL 流向高压侧 UH。 

 

图 1  飞跨电容型三电平直流双向变换器拓扑 

Fig. 1 Topology of FC three-level DC-DC  

bidirectional converter 

如图 2 所示，在 Boost 模式下 FC 型三电平直

流双向变换器有 4 种模态：00(T3、T4 都不导通)、
01(T3 关断、T4 导通)、10(T3 导通、T4 关断)和 11(T3、

T4 导通)[13]。其中，在图 2(b)和图 2(c)所示的 01 和

10 模态下，FC 分别处于充电和放电的状态，FC 电

压的传统调节占空比控制即通过改变这 2 个模态的

时间控制 FC 的充放电，进而稳定 FC 的电压。选取

电感 1L 的电流 Li 、飞跨电容 fC 的电压 fu 和输出电
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容 HC 的电压 Hu 为状态变量，飞跨电容型三电平直

流变换器的状态方程为 

L
1 L 3 4 L

4 H

L
f 4 3 L

H
H 4 L H

d ( ) [ ( ) ( )] ( )
d
[1 ( )] ( )

d ( ) [ ( ) ( )] ( )
d

d ( ) [1 ( )] ( ) ( )
d

i tL =U + S t S t u t
t

S t u t
u tC = S t S t i t

t
u tC = S t i t i t

t

  







  

 (1) 

式中， 1 2 3 4( ) ( ) ( ) ( )S t S t S t S t、 、 和 为 4 个开关管的驱

动信号。 

 

 

 

 

图 2  飞跨电容型三电平 Boost 变换器的工作模态 

Fig. 2 Operating modes of FC three-level  

Boost converter 

1.2 飞跨电容电压的数学模型 

为了分析移相角对 FC 电压的影响，需考虑开关

过程引入的谐波影响，采用傅里叶级数表示开关管的

驱动信号，分析开关谐波对 FC 电压的影响。选取 T4

驱动波形中点为 0 时刻，则 T3 和 T4 驱动信号波形如

图 3 所示，开关管导通时驱动信号为 1，关断时驱动

信号为 0，占空比为 D。设 T4 滞后于 T3 的角度为 ，

它由固定移相角 和控制量  组成，即 

π
  

  

 
  (2) 

 

图 3  开关的驱动波形 

Fig. 3 Driving signals of switches 

将式 (1)中各状态变量 ( )x t 分离为直流分量

X 和谐波分量 ( )x t ，即： ( ) = + ( )x t X x t ，式(1)

变为 

L L
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L L H H
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 (3) 

根据傅里叶变换公式可以计算得到 T3 和 T4 的

驱动信号 3 ( )S t 和 4 ( )S t 的表达式为 

4 s
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3
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式中：n 为谐波次数； s 为开关角频率。将式(4)

代入式(3)中可进一步得到状态方程为 

L L
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  (5) 

将式(5)中的直流分量和谐波分量分离，进一

步得到飞跨电容电压和电感电流的小信号表达

式为 

f
f 1 L
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  (6) 

式中，B(t)为纹波，与直流量 A(t)相比其影响可忽

略不计。由式(6)所知，由于 Uf 是直流量，所以 A(t)

中由-G1(t)Uf 项所产生的
1
( )Li t 电流必定与 G1(t)在

相位上相差 90°，因此，
1
( )Li t 与 1 ( )G t 相乘后无直

流分量，对飞跨电容电压没有贡献。基于以上分析

可知，影响飞跨电容电压的量是 A(t)中的 C(t)UH

项产生的电流
2
( )Li t ，则有 
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(7) 

根据式(7)，可得
2
( )Li t 为 
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代入式(6)中，得到
2
( )Li t 与飞跨电容电压的关

系，即 
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只考虑可以影响飞跨电容电压的直流量，且只

有角频率相同的三角函数项相乘才会产生直流分

量，则飞跨电容电压状态方程中含有直流分量的 n

次谐波，有 

2 2f,
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s s
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将其中的直流分量分离出来，则可以进一步

得到 

2f,
f

DC

1 2
H

3 2
s 1

d ( )
d

2 ( 1) sin ( π)sin( )
π
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n

u t
C
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
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(11) 

2 移相控制策略机理 

在开关管的状态空间平均模型中，只考虑开关 
管驱动信号中的直流量 D 无法分析移相角对

FC 电压的影响，而结合傅里叶变换，考虑各次谐

波的影响如式(11)，可以看出，移相角对 FC 电压

的影响是通过开关函数中的谐波实现的。 
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2.1 移相控制策略及其解耦作用 
由式(11)可知，FC 电压同时受到开关管 T3 和

T4 的占空比 D 以及移相角  的影响。传统调节占

空比的 FC 电压控制策略即通过调节 T3 和 T4 开关

管的导通时间来平衡 FC 的电压，但输出电压也是

通过调节占空比控制的，这也是输出电压控制与

FC 电压控制相耦合的原因。 
移相控制策略框图如图 4 所示，其中：实线部

分表示 FC 电压的移相控制策略，通过调节移相角

 控制 FC 电压，通过调节占空比 D 控制输出电

压，从而实现 FC 电压与输出电压控制环路的解耦；

虚线部分表示 FC 电压的传统调节占空比控制策略，

FC 电压控制环输出为小范围占空比调节量∆d，输

出电压控制环输出也为占空比调节量∆D，两者共

同调节开关管的占空比 D，相互耦合。T3 及 T4 的

导通占空比过大，会使得 Boost 模式下 T3 及 T4 的

损耗较大。T3 和 T4 的占空比过小时，主开关管 T1

和 T2 的占空比较大，在 Buck 模式下 T1 和 T2 的损

耗较大，故在实际系统设计中，为了限制 2 个模式

下主开关管的损耗，Buck/Boost 变换器的占空比一

般取为 0.2~0.8。而移相角的引入若不能改变 1 个开

关周期内各工作模态的时间，则会影响输出电压。

所以移相角的调节范围设置在 0.1 个开关周期内，

即： s S s~ 0.10.1 T T  ，其中 ST 为 1 个开关周期。 

 

图 4  FC 型三电平 Boost 变换器的控制框图 

Fig. 4 Control block diagram of FC three-level  

Boost converter 

结合图 4 的控制框图以及式(11)，建立仿真模

型，谐波次数取到 5。仿真参数见表 1，系统输入

电压为 360 V，控制输出电压为 600 V。跨电容电

压调节时的电感电流仿真波形如图 5 所示，将 FC
电压由 300 V 切到 240 V，得到在 FC 电压的调节

过程中，小范围调节占空比和调节移相角 2 种 FC

控制策略所对应的电感电流仿真波形。采用调节占

空比的控制策略如图 5(a)所示，电感电流会产生波

动，幅值高达 10.1 A。而采用移相法进行调节时，

如图 5(b)所示，电感电流未产生明显波动。以上仿

真结果证明了移相法能够实现飞跨控制环和输出

电压控制环的解耦。另外，输出电压变化后，电感

电流纹波增大，这是由于飞跨电压不再是输出电压

的一半，导致电感电流不再有倍频的效果。 

表 1  仿真和实验参数 

Tab. 1 Simulation and experimental parameters 

参数 数值 
开关频率 f /kHz 18 
输出电压 HU /V 600 
输入电压 LU /V 300~510 
飞跨电容 fC /μF 22 
输入电容 LC /μF 6.5 
输出电容 HC /μF 750 

电感 1L /μH 450 

 

图 5  飞跨电容电压调节时的电感电流仿真波形 

Fig. 5 Simulation waveforms of inductance current during 

adjusting FC voltage 

2.2 移相控制策略的有效占空比区间 
根据式(11)可定量分析通过移相角调节FC 电压

的机理。由于式(11)的分母项中存在谐波次数三次

方，所以高次谐波对 FC 电压的影响可以忽略，且

谐波次数仅取到 5。FC 电压的变化率 fu 与占空比

D 和调节移相角  之间的关系如图 6 所示。 
根据图 6(a)可以分析出，在 D=0.5 时 fu 达到

了最大值，且 fu 关于 D=0.5 对称；在不同占空比

下，移相角 对 FC 电压的调节效果不同。如图 6(b)
和(c)所示分别为 5 种占空比工况下小范围调节移 
相角  和调节占空比 D 对 fu 的影响曲线。由

图 6(b)可见， fu 与移相角大小成呈相关，在 D=0.5
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时， fu 达到了最大值；在 D 为 0~0.5 的范围内，

随着占空比的减小，移相角调节 FC 电压的速度逐

渐减慢；在 D 为 0.5~1.0 的范围内，随着占空比的

增大， fu 逐渐降低，移相角调节 FC 电压的速度

逐渐减慢；在占空比较大或者较小(D<0.2 或者 D> 
0.8)时，随着移相角的改变， fu 都较小且接近于 0，

意味着移相调节的控制策略效果较差。由图 6(c)可
见，在不同的占空比工况下，传统小范围调节占空

比的 FC 电压控制策略的调节速度差别不大。 

 

 

 

图 6  飞跨电容电压变化率与占空比和移相角的关系 

Fig. 6 Relationship among change rate of FC voltage, duty 

cycle and phase-shifting angle 

基于以上分析，控制输出电压为 600 V 时，分

别在 6 种工况即 D = 0.50、0.40、0.30、0.25、0.20
和 0.15 下测试移相法调节 FC 电压时间，并进行比

较，得到的仿真结果如图 7 所示。由图可见，随着

占空比的减小，FC 电压从 300 V 调节到 240 V 的

时间逐渐增加。综合理论分析和仿真结果，可以总

结为：在 D=0.50 时，通过移相角调节 FC 电压的

速度最快；随着 D 远离 0.50，调节时间逐渐增大；

在 D 为 0.20~0.80 的范围内，采用移相调节 FC 电

压的控制策略效果较好。 

 

图 7  飞跨电容电压调节时间对比 

Fig. 7 Comparison of adjusting time of FC voltage 

3 实验验证 

为了验证理论分析的正确性，本文搭建了如图 8
所示的 1 台 3.6 kW 的样机进行实验验证。实验参数

与仿真参数一致，输入电压为 360 V，输出电压控制

为 600 V，占空比为 0.4。根据图 6 所示的分析结果

可知，此时通过移相角调节 FC 电压的速度较快。 

 

图 8  飞跨电容三电平 Boost 变换器样机 

Fig. 8 Prototype of FC three-level Boost converter 

如图 9 所示展示了采用调节占空比控制和移相

控制 2 种控制方法，FC 电压指令从 300 V 变为 240 V

时，在 FC 电压调节过程中的 FC 电压 fu 、输出电压

ou 和电感电流 Li 的实验波形。对比图 9(a)和图 9(b)

结果可以看出，在采用调节占空比的 FC 电压控
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制策略时，电感电流会受到 FC 电压控制环路动作

的影响，产生一个峰峰值为 8.4 A 的波动；而在采

用调节移相角的控制策略时，电感电流不会受到

FC 电压控制环路动作的影响，在 FC 电压调至 240 V

后电流纹波增大，这是因为 FC 电压不是输出电压

的一半，电感电流无法实现倍频，纹波增大。 

 

 

图 9  移相控制环和占空比控制环与输出电压环的 

耦合情况 

Fig. 9 Coupling of phase-shifting control loop, duty cycle 

control loop and output voltage loop 

保持输入电压 360 V，输出电压控制在 600 V，

将负载电阻从 200 Ω 降至 100 Ω，分别得到在飞跨

电容电压的调节移相角和调节占空比 2 种控制策

略下的实验结果，如图 10 所示。由于电感电流均

通过调节占空比的大小进行调节，所以在 2 种飞跨

电容电压的调节策略下电感电流的波形没有差别，

且飞跨电容电压均能保持在 300 V 左右。根据飞跨

电容电压的纹波公式 f S f= /Lu DT i C ，由于负载电

阻减小，输出电压仍控制在 600 V，所以电感电流 Li

上升，从而导致飞跨电容电压纹波增大。 

图 11 为在 6 种占空比工况 D = 0.50、0.40、

0.30、0.20、0.15 和 0.10 下，FC 电压从 300 V 调

节至 240 V 时的 FC 电压 fu 、输出电压 ou 和电感电

流 Li 的实验波形，分别展示了不同工况下的 FC 电

压调节速度，且输出电压均控制在 600 V。从实验

结果可以看出，在 D=0.50 时，移相控制对 FC 电压

的调节速度最快，随着占空比远离 0.50，调节速度

逐渐变慢；当 D=0.20 时，调节时间延长至 11.4 ms；

在 D=0.15 和 0.10 时，移相角的调节速度很慢，且

电感电流畸变严重。这是因为占空比远离 0.50 时，

根据图 6，调节移相角对 FC 电压的影响小，所以

移相调节速度很慢，调节时间长，FC 电压的控制效

果不佳。并且，由于占空比很大或者很小时移相角

的调节会改变变换器在 1 个开关周期内的工作模态，

从而影响输出电压，此时移相控制的解耦作用已失

效。实验结果与理论分析结果一致，在不同占空比

工况下 FC 电压的移相控制策略的控制效果不同。 

 

 

图 10  负载电阻从 200 Ω 降至 100 Ω 实验结果 

Fig. 10 Experimental results when load resistance was 

switched from 200 Ω to 100 Ω 
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图 11  不同占空比工况下移相控制的调节速度 

Fig. 11 Adjusting speed of phase-shifting control under 

different duty cycles 

4 结论 

针对现有研究缺乏对移相控制策略的特性分

析的问题，本文建立了飞跨电容钳位型三电平变换

器的谐波模型，通过分析调节移相角实现 FC 电压

控制的原理，得出移相控制策略可实现 FC 电压控

制环和输出电压控制环解耦的结论；且深入分析了

移相控制策略的特性，为移相控制策略的控制参数

设计及其实现与输出电压解耦的有效占空比区间

提供了参考。通过将 FC 电压的移相控制策略与调

节占空比控制策略进行仿真和实验对比可知，移相

控制不存在传统调节占空比控制在 FC 电压调节过

程中引起的电感电流波动问题。在占空比 0.50 的附

近，移相策略对 FC 电压的调节速度最快，随着占

空比远离 0.50，调节时间越来越长，且移相控制 FC
电压的占空比有效区间为 0.2~0.8。移相法与调节占

空比法的控制速度在占空比为 0.2~0.8 范围内区别

不大。占空比不同会导致移相调节的控制速度不

同，还需考虑极端工况，而调节占空比控制 FC 电

压的速度几乎不受影响。 
对于占空比距离 0.50 较远时移相角对飞跨电容

电压的调节速度较慢的问题，可以通过非线性的控

制器参数来进行弥补，或者根据实际占空比范围，

在最远离 0.50 的占空比下设计控制参数，从而保证

整个工作区间内飞跨电容电压有较快的响应速度。  
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