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ABSTRACT: In order to improve the transmission efficiency 

of the bidirectional LCC-LCC type wireless power transfer 

system under light load condition, this paper proposes a 

full-range asymmetric modulation strategy. The proposed 

method enables automatic smooth transition between 

full-bridge and half-bridge operation modes according to 

output power variations, while maintaining wide-range 

soft-switching capability. This approach significantly improves 

overall system efficiency. The paper establishes the theoretical 

basis of pulse width optimization of asymmetric modulation 

strategy through quantitative analysis of system efficiency. On 

this basis, all the operating modes of asymmetric modulation 

strategy are divided in detail, and the time domain model is 

introduced to quantitatively analyze the constraints of realizing 

soft switching under different operating modes. Finally, the 

feasibility and effectiveness of the modulation strategy 

proposed in this paper are proved by building an experimental 

platform to compare and analyze the proposed asymmetric 

modulation strategy and the three phase-shift modulation 

strategy under different working conditions. 

KEY WORDS: LCC-LCC; bidirectional wireless power 
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摘要：为了提高双向 LCC-LCC 型无线电能传输系统在轻载

工况时的传输效率，提出一种适用于全功率范围的非对称调

制策略，该调制策略可随输出功率的变化自动实现全桥模式

到半桥模式的平滑过渡，且可实现宽范围软开关，进而显著

提高系统效率。通过对系统效率进行定量分析，建立非对称

调制策略脉宽优化的理论基础；在此基础上，对非对称调制

策略的所有工作模式进行详细划分，并引入时域模型，定量

分析不同工作模式下实现软开关的约束条件；最后，通过搭

建实验平台对不同工况下所提非对称调制策略和三移相调

制策略进行对比实验和分析，证明所提调制策略的可行性和

有效性。 

关键词：LCC-LCC；双向无线电能传输；非对称调制；脉

宽优化；软开关 

0  引言 

感应式无线电能传输(wireless power transfer，

WPT)系统利用磁耦合方式在非物理接触的情况

下，通过气隙传输功率，实现了能量在系统间的流

动。相比于有线传输，无线电能传输具有更加安全、

可靠、便捷的优点，被广泛应用于电子设备、生物

医学、电动汽车、水下设备等领域[1-3]。双向无线电

能传输(bidirectional wireless power transfer，BWPT)

系统能够实现电网与设备间的双向能量传输，有效

减小各类用电负荷波动对电网的影响，在实现坚强

电网和智能电网方面发挥着重要作用[4-5]。 

目前，双向无线电能传输系统中常见的功率调

节的方法主要包括电压幅度调制[6-7]、脉冲频率调   

制[8]、移相调制和脉冲密度调制[9-10]。但由于高阶

无线电能传输拓扑的谐振特性以及对频率调控的

复杂变化，频率调制并不适合双向 LCC-LCC 型

WPT 系统[11-12]。电压幅度调制虽然控制简单，但会

增加开关器件的电压和电流应力，导致器件损耗增

加。相比之下，移相调制有利于实现开关管的零电

压开通(zero voltage switching，ZVS)，减小开关损

耗并提高系统整体效率，因此移相调制更具优势。

文献[13-14]提出了一种双移相调制策略，通过对原

副边内移相角进行调节来改变输出电压，实现了输

出功率可控、耦合线圈损耗最小，但该策略无法实

现宽范围 ZVS，开关损耗较大，整体效率偏低；文
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献[15]通过增加原副边电压间外移相角的调节，提

出了三移相调制策略，在保证负载匹配的同时实现

了系统的宽范围 ZVS，但随着输出功率的不断降

低，所需的外移相角补偿值增加，通态损耗也随之

增加，导致系统效率下降。因此，在中轻载工况下，

系统的整体效率有待提升。 

为了提升轻载工况下的传输效率，文献[16]针

对单向 WPT 系统，提出了一种变频非对称电压控

制技术，在轻载工况时通过调频和非对称的混合调

制实现开关管的零电压开通；文献[17]提出一种谐

波非对称脉宽调制，通过偶次谐波满足系统低功率

的输出，实现轻载工况时的 ZVS，而对重载工况时

的功率调节未作考虑；文献[18]基于 LCC-LCC 型补

偿拓扑提出了一种适用于轻载工况下的半桥调制

策略，该策略实现了宽范围 ZVS，提高了轻载时的

系统效率，然而，该策略仅适用于 1/4 额定输出功

率以下的工况，对于超过 1/4 额定功率时的控制策

略未作研究。 

因此，为了在全功率范围内实现效率优化，宽

范围非对称调制和全、半桥切换的控制方法受到了

广泛研究。文献[19]基于 S-S 型补偿拓扑提出了一

种双侧不对称电压消除控制策略，实现了系统的宽

范围软开关，然而，该策略仅基于简单的串联补偿

拓扑进行研究，对于传输性能更好，但分析更复杂

的高阶 LCC 型拓扑尚未考虑；文献[20]中针对单向

WPT 系统重载和轻载两种工况下，分别采用全桥和

半桥调制策略，两种模式均利用调频和移相两种调

制方法，进而实现开关管的 ZVS，但是对于高阶   

的双向 WPT 系统而言，调频控制时的电流呈现强

非线性，双边 H 桥开关管的协同控制难以实现；文

献[21]通过确定单向S-S型WPT系统全桥和半桥调

制的功率区间，来进行全、半桥的切换，实现了宽

范围软开关，但全桥到半桥开关管占空比的突变会

引起较大电压尖峰，危害系统的安全。 

针对上述问题，本文基于双向 LCC-LCC 型

WPT 系统提出一种适用于全功率范围的非对称调

制策略。当系统输出功率从满载降低时，双边 H 桥

的工作模式逐渐从全桥模式过渡到半桥模式，实现

了宽范围 ZVS，同时降低了外移相角补偿值，提高

了系统整体效率。尤其当输出功率下降至中低功率

范围时，系统过渡到半桥工作模式，效率优化更为

显著。本文首先对双向 LCC-LCC 型 WPT 系统进行

损耗建模及效率分析，得到原副边基波电压比和外

移相角与系统效率的定量关系；接着，给出非对称

调制策略的具体实现方式以及原、副边脉宽的优化

方法；然后，根据原副边总脉宽大小对系统的工作

区域进行划分，并定量分析各区域实现软开关的约

束条件；最后，搭建 3.3 kW 双向无线电能传输实验

平台，进行对比实验，证明所提调制策略的有效性。 

1  系统建模与分析 

双向 LCC-LCC 型无线电能传输系统如图 1 所

示，其中：Ui为原边直流母线电压；Uo 为副边直流

母线电压；S11—S14 为原边侧开关管；S21—S24 为副

边侧开关管；Lf1、Cf1和 C1为原边侧补偿元件；Lf2、

Cf2 和 C2 为副边侧补偿元件；松耦合变压器包括电

感 L1、L2 和互感 M。 

M S11

S12

S13

S14

S23

S24

S21

S22

ILf1

Lf1 C1 C2 Lf2

L1 L2
Cf1 Cf2Up Us

ILf2

Ui Uo

 

图 1  双向 LCC-LCC 型无线电能传输系统 

Fig. 1  LCC-LCC type bidirectional wireless power 

transfer system 

本节忽略系统的开关损耗，建立 LCC-LCC 型

补偿拓扑的通态损耗模型如图 2 所示，其中：RLf1、

RLf2、RL1 和 RL2 分别为 Lf1、Lf2、L1 和 L2的等效电

阻；ω 为系统角频率。 

Lf1 C1
Lf2C2

L1 L2

jω MI2_1 jω MI1_1

Cf1 Cf2

RLf1

RL1 RL2

RLf2

p_1U s_1U

Lf1_1I 1_1I 2_1I Lf2_1I

 

图 2  通态损耗模型 

Fig. 2  Through-state loss model 

采用基波分析法对损耗模型进行分析，当工作

在谐振频率 ω 0 时，满足谐振条件： 
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为简化分析，令： 
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根据 KCL，KVL 可得原、副边 H 桥的输出电

流表达式，其中 Up_1 和 Us_1 分别为原、副边 H 桥

输出交流电压的基波分量。 
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其中： 
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将原边输出交流基波电压记为 Up_1 ∠ 0°，副边

输出交流基波电压滞后原边的相位为 θ，记为 Us_1 

∠ −θ。同时，定义 θ 值为原、副边基波电压的外移

相角。当 θ 为正值时，系统功率正向传输；θ 值为

负值时，功率反向传输。此时计算可得系统的原、

副边有功功率表达式为 
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由式(5)可得系统正、反向传输效率表达式： 
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引入参数 G 表示副边输出交流基波电压 Us_1

与原边输出交流基波电压 Up_1 的比值： 

 s_1

p_1

U
G

U
=  (7) 

双向 LCC-LCC 型补偿拓扑具有双边对称性，

能量正向传输与反向传输输出特性一致，因此下文

均以正向传输为例进行分析，由式(5)、(6)可得正向

传输时效率表达式： 

2 2 22
for L1 L2 Lf1 L2 Cf1 0 Lf1

1

2
0 Cf1 Cf2 L1 L2 Lf2

2 2 2
L1 Cf2 0 Lf2 0 Cf1 Cf2

| |
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sin ]/[(

) sin ]
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R R R R X M R

P

G MX X G R R R

R X M R MX X G

η ω

ω θ
ω ω θ

= = − + + ⋅

+ +
+ + (8) 

由于参数 RL1、RL2、RLf1、RLf2、XCf1、XCf2、M

和 ω 在系统运行过程中保持不变，因此可通过调节

参数 G 和 θ 来优化系统效率。为定量进行效率分

析，给出实验平台参数如表 1 所示。 

表 1  实验平台参数 

Table 1  Experimental platform parameters 

参数 数值 参数 数值 

Ui/V 350 Uo/V 250~450 

Lf1/μH 34.74 Lf2/μH 20.4 

Cf1/nF 100.92 Cf2/nF 171.86 

C1/nF 46.58 C2/nF 365.2 

L1/μH 110 L2/μH 30 

RLf1/mΩ 62 RLf2/mΩ 36 

RL1/mΩ 196 RL2/mΩ 53 

耦合系数 k 0.17 工作频率 f/kHz 85 

死区时间 td/μs 0.5 开关管等效结电容 Cs/nF 1 

极板间距 d/cm 15 — — 

将实验参数代入式(8)，可得正向传输时 η for与

G、θ 的变化关系如图 3 所示。 
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图 3  η for与 G、θ 的三维关系 

Fig. 3  Three dimensional relationship of η for with G and θ 

由图 3 可知，存在最优的 G 使 η for最大，同时

也存在最优 θ 使 η for最大。为求得最优值，对式(8)

中变量 G 和 θ 分别进行求偏导，即： 
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求解式(9)，可得最优交流基波电压比 Gopt 和最

优外移相角 θ opt： 

2 2 2
L1 L 2 Lf 2 L1 Cf 2 Lf 2

opt 2 2 2
L1 L 2 Lf 1 L 2 Cf 1 Lf 1

opt 90

R R R R X M R
G

R R R R X M R

ω
ω

θ

 + +≈
+ +

 = °

 (10) 

由式(10)可知，最优交流基波电压比只与系统

参数有关。将实验平台参数代入式(10)得 Gopt = 1.1；

同时，可知正向传输时的最优外移相角为 90°，系

统此时为单位功率因数，传输效率最大。当外移相

角值偏移 90° 时，系统功率因数开始下降，通态损

耗增大，导致效率降低。并且随着偏移角度增大，

系统效率会急剧下降。因此，在功率调节过程中，

为优化系统传输效率，应保持最优交流基波电压比

及较小的外移相角补偿值。 

值得注意的是，双向无线电能传输系统常会出

现线圈位置偏移的情况，这会导致松耦合变压器的

耦合能力发生变化，互感系数 M 也会随之改变。由

式(10)可知，当互感系数发生偏移时，系统中的最

优交流基波电压比也会变化。因此，在应用本文所

提优化调制策略时，需要首先在线获取互感系数 M

的准确值。由于篇幅所限，本文不再展开分析，相

关研究内容可参考文献[22-23]。 

采用现有的三移相调制策略进行功率调节时，

在高功率段，系统实现 ZVS 时，外移相角值偏离

90° 较小。然而，当系统的输出功率下降到中低功

率段时，为了实现开关管的 ZVS，此时外移相角值

会急剧增大，导致传输效率下降。由图 3 也可知，

外移相角值偏离 90° 较大时，系统效率会明显降低。

针对此问题，本文提出一种全功率范围的非对称调

制策略，随着输出功率的下降，该策略实现 ZVS

所需的外移相角值更小，相比于三移相调制，在轻

载工况时，非对称调制的通态损耗更低，系统的传

输效率更高。 

2  非对称调制策略分析 

2.1  非对称调制策略基本原理 

随着系统输出功率下降，非对称调制下的原、

副边开关管动作及输出方波电压波形如图 4 所示。

其中：定义原边开关管 S11 的导通角 α + 和 S13 的导

通角 α − 分别为原边 H 桥输出电压正、负脉宽；副

边开关管 S21的导通角 β + 和 S23 的导通角 β − 分别为

副边 H 桥输出电压正、负脉宽。同时，定义原边正

负脉宽之和为原边总脉宽 α，副边正负脉宽之和为

副边总脉宽 β。 

Ui

−Ui

Ui

Up

Uo

−Uo

Uo

Us

t t

S14 S13 S14 S13

S11 S12 S11 S12

α+

α−

S14

S11 S12 S11 S12

α+

PM1

PM2

S24 S23 S24

S21 S22 S21 S22

β+

β−

S24

S21 S22 S21 S22

β+

SM1

SM2

 

   (a) 原边输出电压波形   (b) 副边输出电压波形 

图 4  原、副边开关管动作和输出方波电压波形 

Fig. 4  Primary and secondary switching tube operation 

and output square wave voltage waveforms 

当输出满载功率时，原副边输出方波电压均为

满脉宽。随着输出功率下降，通过调整开关管动作，

先减小输出电压的负脉宽直至为零，然后再减小正

脉宽。但原、副边负脉宽的变化方式在设计中有所

不同，具体反映在图 4 中：原边调整负脉宽时，电

压左边沿固定，右边沿向左移动，此时原边 H 桥工

作在全桥模式(PM1)；当原边负脉宽 α − 减小为 0时，

正脉宽 α + 的左、右边沿同时向中间移动以减小输

出功率，原边 H 桥工作在半桥模式(PM2)；副边调

整负脉宽时，电压右边沿不变，左边沿向右移动，

此时副边 H 桥工作在全桥模式(SM1)；当副边负脉

宽 β − 降为 0 时，正脉宽 β + 左、右边沿同时向中间

移动以减小输出功率，副边 H 桥工作在半桥模式

(SM2)。 

因此，在功率调节过程中，原副边输出方波电

压的正、负脉宽始终保持非对称状态，进行全范围

的非对称调制，并且实现了全桥模式到半桥模式的

平滑过渡。 

相比于对称调制策略，非对称调制策略的输出

电压中含有直流分量，此时原、副边输出方波电压

直流分量分别为 

 

i

d1

i

o

d2

o

,
2
2

,
2

,
2
2

,
2

U
U

U

U
U

U

α α

α α

β β

β β

  ≤ π  π=  π −  > π
 π


 ≤ π π=  π − > π  π

 (11) 
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由于 LCC-LCC 型无线电能传输系统中的原、

副边补偿电容具有隔离直流分量的作用，因此原副

边输出交流电压可等效为图 5 所示。 

t

原边等效
交流电压

PM1α+

α−α+ PM2

β−

β+

β+ SM2

SM1

副边等效
交流电压

Ui−Ud1

−Ui−Ud1

−Ud1

Ui−Ud1

Uo−Ud2

−Uo−Ud2

Uo−Ud2

−Ud2

Up

Us

 

图 5  原副边 H 桥等效输出交流电压 

Fig. 5  Equivalent output AC voltage of primary and 

secondary H-bridge 

对图 5 所示电压波形进行傅里叶分解，可得原

副边输出交流电压的基波分量时域表达式： 

 
p_1( ) 1 i 1

s_1( ) 2 o 2

sin( )

sin( )
t

t

U AU t

U A U t

ω ϕ
ω ϕ ε

= +
 = + −

 (12) 

式中 ε 为原边和副边输出方波电压间相位差。A1、

A2、ϕ 1、ϕ 2计算可得： 

 

1

2

2

2

1

2

2
sin ,

2

10 6cos
,

2
sin ,

2

10 6cos
,

0,

sin
arctan ,

3 cos
0,

sin
arctan ,

3 cos

A

A

α α

α α

β β

β β

α
ϕ α α

α
β

ϕ β β
β

  ≤ π π =  +  > π  π
 ≤ π π=  +  > π  π

 ≤ π
 = − > π +

 ≤ π =  > π +

 (13) 

由 1 节可知，外移相角 θ 为原、副边输出交流

基波电压的相位差，因此由式(12)推导可得： 

 1 2θ ϕ ϕ ε= − +  (14) 

将式(12)、(13)代入式(5)中，结合实验平台参

数，可得副边输出有功功率 P2 与 α、β 的关系如   

图 6 所示，为简化分析，其中 θ = 90°。 

由图 6 可知，总脉宽 α 与 β 等于 360° 时系统 
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图 6  P2与 α、β 的关系图 

Fig. 6  Plot of P2 with α and β 

输出满载功率，通过调整 α 或 β 的大小可以实现对

输出功率的连续调节，且同一功率点存在多种 α 与
β 的组合。由式(12)和(13)可知，α、β 与原、副边

输出交流基波电压存在单调关系，因此结合式(7)

可知，不同 α、β 的组合可代表不同的交流基波电

压比。 

2.2  双边电压总脉宽优化方法 

由 1 节可知，可从通态损耗最优的角度出发，

保持最优基波电压比，优化双边电压总脉宽，减小

系统通态损耗，从而提高传输效率。将式(12)代入

式(7)中，可得双边总脉宽优化关系式： 

 opt2

1

GA

A T
=  (15) 

式中参数 T为副边侧直流电压与原边侧直流电压的

比值： 

 o

i

U
T

U
=  (16) 

由式(15)可得不同直流电压比下 α 与 β 关系图

如图 7 所示。 

III 区

II 区

IV 区

I 区

T = Gopt

T = 1.3Gopt

T = 0.8Gopt

180

β  /
(°

)

0

360

270

90 270 3600
α /(°)
180

90

 

图 7  不同直流电压比下 α 与 β 关系 

Fig. 7  Relationship between α and β for  

different DC voltage ratios 

由图 7 可知，当 T  =Gopt时，α 和 β 大小相同，
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并在整个输出功率范围内按式(15)进行优化调制；

而当 T ≠ Gopt 时，此时 α 和 β 大小不同，随着输出

功率的不断提高，α 和 β 首先按式(15)进行优化调

制，但其中一侧电压总脉宽会率先到达 360° 并保

持不变，另一侧电压总脉宽会继续增大以适应功率

的提升。 

同时由 2.1 节分析可知，不同 α 和 β 的取值决

定着原副边不同的工作模式。因此，可根据 α 与 β 
的不同组合，将系统工作区域分为如图 7 所示 4 个

区域。不同区域下原副边 H 桥的工作模式如表 2   

所示。 

表 2  不同区域原副边 H 桥的工作模式 

Table 2  Operating modes of primary and secondary 

H-bridges in different zones 

工作区域 原边 H 桥工作模式 副边 H 桥工作模式 

I 区 PM2 SM1 

II 区 PM1 SM1 

III 区 PM2 SM2 

IV 区 PM1 SM2 

随着输出功率的降低，当 α < β 时，系统工作

区域切换顺序为：II 区→I 区→III 区；当 α = β 时，

切换顺序为：II 区→III 区；当 α > β 时，切换顺序

为：II 区→IV 区→III 区；针对不同工作区域 ZVS

的实现条件，需进行单独计算。 

2.3  不同工作区域 ZVS 条件分析 

虽然 LCC-LCC 型拓扑中原、副边 H 桥的输出

方波电压谐波含量丰富，但由于其输入端相当于低

通滤波器，因此变压器线圈回路中仅有基波分量参

与传输，此时补偿网络中的电压和电流如图 8 所示。

其中：Up(t)和 Us(t)为原、副边 H 桥的输出方波电压；

I1_1(t)和 I2_1(t)为变压器线圈上的基波电流。 

L1 L2

C1 C2
Lf2Lf1

I1_1(t) I2_1(t)

Up(t)

ILf1(t)

+

−
Ucf1(t)

+

−
Ucf2(t) Us(t)

ILf2(t)
基波分量

jω MI2_1(t) jω MI1_1(t)

 

图 8  双向 LCC-LCC 拓扑等效电路 

Fig. 8  Bidirectional LCC-LCC topology equivalent circuit 

由式(12)推导可得变压器线圈上基波电流为 

 

1 i
1_1( ) 1

f1

2 o
2_1( ) 2

f2

sin( 90 )

sin( 90 )

t

t

AU
I t

L

A U
I t

L

ω ϕ
ω

ω ϕ ε
ω

 = + − °

 = + − − °


 (17) 

为简化分析，定义外移相角补偿值 Δθ 为 

 1 2 90θ ϕ ε ϕΔ = + − − °  (18) 

由 KVL 可得原、副边补偿电容 Cf1、Cf2 上电

压表达式为 

 

cf1( ) 2 o 1
f2

1 i 1

cf2( ) 2 o 1

1 i 1
f1

cos( )

sin( )
cos( )

sin( )

t

t

M
U A U t

L
AU t

U A U t

M
AU t

L

ω θ ϕ

ω ϕ
ω θ ϕ

ω ϕ

 = − − Δ + +


+
 = − − Δ + +


+


 (19) 

由图 8 所示电路图可得如下时域微分方程： 

 

Lf1( )
p( ) cf1( ) f1

Lf2( )
s( ) cf2( ) f2

d

d
d

d

t
t t

t
t t

I
U U L

t
I

U U L
t


− =


 − =


 (20) 

对式(20)进行积分，可得原、副边 H 桥的输出

电流表达式为 

p( )
Lf1( ) 1 i 1

f1 f1

2 o 1
f1 f2

s( )
Lf2( ) 2 o 1

f2 f2

1 i 1
f1 f2

d 1
cos( )

sin( )

d 1
sin( )

cos( )

t
t

t
t

U t
I AU t

L L
M

A U t
L L

U t
I A U t

L L
M

AU t
L L

ω ϕ
ω

ω θ ϕ
ω

ω θ ϕ
ω

ω ϕ
ω


= + + +




− Δ +


 = + − Δ + +

 +




 (21) 

由表 2 可知，系统不同工作区域下原副边 H 桥

的工作模式，再根据式(21)可得不同区域下原副边

H 桥输出电压电流波形，如图 9 所示。 

ε

Up(t)

ILf1(t)

Us(t)

ILf2(t)

180°

α+

β+

β−

ε

α+ Up(t)

ILf1(t)

Us(t)

ILf2(t)
β+

α−

β−

t0 t1 t2 t3 t0 t1 t2

tt4

t5

t6 tt3

t4

t5

 
 (a) I 区 (b) II 区 

ε

α+

Up(t)
ILf1(t)

Us(t)

ILf2(t)β+

180°

180° ε

α+ Up(t)

ILf1(t)

Us(t)

ILf2(t)β+

180°

α−

tt4 t5 t6 t7 tt4 t5 t6 t7

t0 t1 t3t2 t0 t1 t2

 
 (c) III 区 (d) IV 区 

图 9  不同区域下原副边 H 桥输出电压电流波形 

Fig. 9  Output voltage and current waveforms of  

primary and secondary H-bridge in different zones 
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若想实现开关管 ZVS，应确保导通信号到来之

前对应的开关管两端电压为 0，即电流通过该开关

管的反并联二极管。理想状态是在图 9 所示的波形

图中，输出方波电压 Up(t)和 Us(t)在上升沿时刻的输

出电流 ILf1(t)和 ILf2(t)应小于 0，在下降沿时刻的输出

电流 ILf1(t)和 ILf2(t)应大于 0。由式(21)可知，原、副

边 H 桥的输出电流与互感系数 M 有关。当 M 变化

时，电流值也会随之改变。同理，由前文分析可知，

在系统进行优化调制之前，可通过互感在线辨识获

取 M 值，利用辨识得到的互感系数可求取输出电流

ILf1(t)、ILf2(t)。 

1）当系统工作在 I 区，实现 ZVS 的条件为 
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Lf1( )

Lf1( )
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Lf2( )
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 <


>

 (22) 

此时 0 < α + < 180°，0 < β − < 180°，0 < Δθ < 90°，
根据式(21)，上述 ZVS 条件可以简化为 

 1
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0
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I
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<
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 (23) 

其中： 
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 (24) 

2）当系统工作在 II 区，实现 ZVS 的条件为 
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 (25) 

此时 0 < α − < 180°，0 < β − < 180°，0 < Δθ < 90°，
同理，ZVS 条件可以简化为 
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其中： 
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3）当系统工作在 III 区，实现 ZVS 的条件为 
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此时 0 < α + < 180°，0 < β + < 180°，0 < Δθ < 90°，
同理，ZVS 条件可以简化为 
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4）当系统工作在 IV 区，实现 ZVS 的条件为 
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此时 0 < α − < 180°，0 < β + < 180°，0 < Δθ < 90°，
同理，ZVS 条件可以简化为 
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其中： 
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实际工作时，为了实现 ZVS，开关管两端的结

电容 Cs 需要在导通信号到来之前完成放电，因此流

经开关管的电流需要大于死区电流值。由于死区时

间 td 很小，所以近似对死区时间内电流变化做线性

处理，可得死区电流值： 

 

s i
dead1

d

s o
dead2

d

4

4

C U
I

t

C U
I

t

 = −

 =


 (34) 

原边输出方波电压上升沿时刻输出电流 Iu、副

边下降沿时刻电流 Id 应满足软开关条件为 

 u dead1

d dead2

I I

I I

≤
 ≥

 (35) 

综上，当系统工作在不同区域时，ZVS 实现条

件如表 3 所示。 

表 3  不同区域 ZVS 实现条件 

Table 3  ZVS realization conditions in different regions 

工作区域 原边输出电流 副边输出电流 

I 区 ILf1(t1) ≤ Idead1 ILf2(t6) ≥ Idead2 

II 区 ILf1(t0) ≤ Idead1 ILf2(t5) ≥ Idead2 

III 区 ILf1(t1) ≤ Idead1 ILf2(t6) ≥ Idead2 

IV 区 ILf1(t0) ≤ Idead1 ILf2(t6) ≥ Idead2 

由表 3 及上述 4 种工作区域下关键时间节点的

输出电流表达式，可得满足原边开关管实现 ZVS

的最小外移相角补偿值  Δθ 1 及副边开关管实现

ZVS 的最小外移相角补偿值 Δθ 2，其中不同工作区

域内的 Δθ 1、Δθ 2 表达式如下： 
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 (39) 

为了使原、副边开关管均实现 ZVS，Δθ 应取

满足双边实现 ZVS 的最大值，因此以上 4 个工作区

域实现 ZVS 的 Δθ 可以表示为 

 1 2max{ , ,0 }θ θ θΔ = Δ Δ °  (40) 

将 Δθ 代入式(18)中，可以确定系统实现 ZVS

时所需要的原、副边输出方波电压相位差，从而为

原、副边开关管的导通时序提供依据。 

将表 1 中实验平台参数分别代入式(36)—(39)

中，再根据式(40)，可得非对称调制策略和三移相

调制策略下系统实现 ZVS 所需 Δθ 的对比曲线，如

图 10 所示，其中副边侧直流电压根据平台参数，

分别设定为 250、350 和 450 V。由于 LCC-LCC 补

偿拓扑输出电流恒定，且电流有效值由原边侧电压

决定，因此系统最大输出功率与副边侧输出电压呈 
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图 10  外移相角补偿值对比 

Fig. 10  Comparison of outward phase shift compensation 

values 
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正比关系。 

由图 10 可知，在同一副边直流电压条件下，

输出功率处于高功率段时，非对称调制策略实现

ZVS 所需的外移相角补偿值 Δθ 略小于三移相调制

策略。但随着输出功率逐渐降低，两种调制策略的

Δθ 差在不断增大，降低到中低功率段时，此时非对

称调制的 Δθ 明显低于三移相调制。因此，在相同

输出功率条件下，非对称调制策略的通态损耗更

小，在通态效率优化上更具优势，尤其当系统工作

在中低功率段时，效率优化更加显著。同时可知，

该调制策略在副边直流电压宽范围变化时依然具

有效率优化能力。 

3  实验验证 

为验证所提非对称调制策略的有效性，搭建了

双向 LCC-LCC 无线电能传输系统实验平台，系统

参数如表 1 所示。实验平台如图 11 所示，包括原

边直流电源、原边功率板、谐振补偿拓扑、副边功

率板、副边直流电源和控制板。原边侧直流电压为

350 V，副边侧直流电压为 450 V 时，额定输出功率

为 3.3 kW。 

谐振补偿拓扑

原边直流电源

副边直流电源

原边功率板

控制板

副边功率板

 

图 11  实验平台 

Fig. 11  Experimental platform 

非对称调制策略的控制框图如图 12 所示，在

系统工作过程中，首先采样副边直流侧电流，并与

给定值 Io-ref 比较，经 PI 环节得到副边输出方波电

压总脉宽 β ref；接着，将 β ref 送入原边侧，并根据   

式(15)进行双边总脉宽优化，得到 α ref。然后，通过

脉宽调制(pulse width modulation，PWM)实现对原

边开关管的控制；根据已知的 β ref和 α ref，判断系统

的工作区域，并根据式(36)—(40)中相对应工作区域

的外移相角补偿值表达式，计算出实现 ZVS 所需的

Δθ ref；最后，根据式(18)对 Δθ ref计算，得到原、副

边输出方波电压相位差 ε ref，再与 β ref一起参与副边

PWM 调制过程，以确定副边开关管的开关动作。 

M 

Ui Cf1 Cf2L1 L2

C1 C2Lf1 Lf2

原边逆变

脉宽优化
式(15)

副边整流 Uo

PWM 调制

S11—S14
S21—S24 I*

o

Io-ref−
+

α ref

PI
β ref

ε refΔθ ref计算
式(36)—(40)

Δθ ref
α ref

β ref β ref

ε ref  计算
式(18)

PWM 调制

 

图 12  控制框图 

Fig. 12  Control block diagram 

当副边侧直流电压设定为 450 V 时，为了验证

非对称调制在中低功率段时的 ZVS 实现和效率优

化能力，分别采用三移相调制和非对称调制两种调

制策略进行对比实验。在输出 3/4、1/2 和 1/4 额定

功率时，原、副边 H 桥输出电压电流实验波形分别

如图 13—15 所示。根据式(34)可得实现 ZVS 时，

原、副边输出电压下降沿最小电流分别为 2.8、

3.6 A；电压上升沿最小电流分别为 −2.8、−3.6 A。

由图 13—15 可知，采用这两种调制策略时，输出

电压上升沿和下降沿时刻电流的实验值满足软开

关条件式(35)，原副边 H 桥中的开关管均实现了

ZVS。 
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图 13  3/4 额定功率原副边电压电流实验波形 

Fig. 13  3/4 rated power primary and secondary voltage 

and current waveforms 
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图 14  1/2 额定功率原副边电压电流实验波形 

Fig. 14  1/2 rated power primary and secondary voltage 

and current waveforms 
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图 15  1/4 额定功率原副边电压电流实验波形 

Fig. 15  1/4 rated power primary and secondary voltage 

and current waveforms 

同时，为了在轻载工况下更好说明 ZVS 的实

现，在 1/8 额定输出功率点处进行对比实验，并补

充了原边 S11管和副边 S21管的驱动信号 Vgs及漏源

电压 Vds，如图 16、17 所示。由图可知，采用三移

相和非对称调制时，原、副边开关管驱动信号 Vgs

到来之前，漏源电压 Vds 已降低为 0，从而实现了开

关管的零电压开通。 
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(a) 三移相调制原边侧 
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(b) 三移相调制副边侧 

图 16  1/8 额定功率三移相调制下原、副边电压电流及 

驱动信号实验波形 

Fig. 16  1/8 rated power waveforms of primary and 

secondary voltage and current and driving signal under 

three phase shift modulation 

对于三移相调制策略，由图 13(a)—15(a)及 16

可知，当输出功率从 3/4 额定功率降低到 1/8 额定

功率时，系统原副边 H 桥一直工作全桥模式，输出

方波电压正、负脉宽对称。而对于非对称调制策略，

由图 13(b)—15(b)及 17 可知，当副边直流母线电压

450 V 时，为实现最优基波电压比，原边总脉宽此

时大于副边总脉宽，输出功率从 3/4 额定功率降低

到 1/8 额定功率时，副边先从全桥工作模式变为半 

ZVS

ZVS

ZVS

ZVS

开关管 S11

Up

Vds

Vgs

ILf1

I(
20

 A
/格

)  
   

   
  U

p、
V

ds
(4

00
 V

/格
)

t(2 μs/格)

V
gs

(2
0  

V
/格

)

 

(a) 非对称调制原边侧 
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(b) 非对称调制副边侧 

图 17  1/8 额定功率非对称调制下原、副边电压电流及 

驱动信号实验波形 

Fig. 17  1/8 rated power waveforms of primary and 

secondary voltage and current and driving signal under 

asymmetric modulation 

桥工作模式，系统工作区域的转变过程为：II 区

(3/4、1/2额定功率)→IV区(1/4额定功率)→III区(1/8

额定功率)，与理论分析一致，证明了该调制策略在

实现 ZVS 的同时也优化了系统的传输效率。 

为直观看出三移相和非对称调制策略随输出

功率变化时外移相角和效率的差异，作出不同输出

功率下外移相角和效率的变化曲线，如图 18 所示。

由图可知，当系统输出最大功率时，两种调制策略

的外移相角均为 90°，此时系统效率为 95.4%。随

着输出功率下降，三移相调制的外移相角值会逐渐

增大，而非对称调制下的外移相角会先增大，当输

出功率下降到中低功率段时，此时外移相角会大幅

减小，随后再增大。在这一阶段，系统中原、副边

H 桥工作模式逐渐从全桥过渡到半桥模式。 
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图 18  外移相角和效率与输出功率的关系 

Fig .18  Outward phase shift angle and efficiency versus 

output power 

反映在图 18(b)中，当输出功率下降时，三移

相调制下的系统效率逐渐下降，而非对称调制下的

系统效率呈现先下降、后升高、再下降的趋势。总

体而言，图 18 直观显示出，在全功率范围内，同

一输出功率点下非对称调制策略的外移相角值更

小，系统的功率因数和传输效率更大。尤其在中低

功率段，非对称调制的系统效率相比于三移相调制

最高可提高 6.1%。 

为进一步验证在实际应用场合中副边侧输出

电压变化时，所提非对称调制策略依然可以实现效

率优化，本文在副边直流母线电压为 350 和 250 V

时也分别进行了对比实验，得到外移相角和效率与

输出功率的关系图，如图 19 所示。 
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(a) 外移相角与输出功率的关系 
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(b) 系统效率与输出功率的关系 

图 19  输出电压 350、250 V 时，外移相角和效率与 

输出功率的关系 

Fig. 19  Outward phase shift angle and efficiency versus 

output power at output voltage 350 V and 250 V 

图 19 说明，在副边输出电压条件变化时，采

用非对称调制策略依然能够降低外移相角值，提高

系统功率因数，实现效率优化。 

4  结论 

本文提出了一种适用于双向 LCC-LCC 型 WPT

系统的非对称调制策略，通过理论分析和实验验证

可得出如下结论： 

1）通过对 LCC-LCC 型补偿拓扑进行损耗建模

和效率分析，得出原副边基波电压比和外移相角对

系统效率的影响，为非对称调制策略的脉宽优化提

供了理论依据。 

2）在功率调节过程中，非对称调制实现了全

桥模式到半桥模式的平滑过渡，同时实现了宽范围

软开关，相比与三移相调制策略，非对称调制策略

在同一输出功率下具有更小的外移相角，系统的功

率因数和效率更高。尤其在中低功率段，效率提升

更明显。 
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3）非对称调制策略在输出电压 250~450 V 的

宽范围内均能实现效率优化，具有重要的实际应用

价值。 
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