
 第 45 卷 第 10 期 中  国  电  机  工  程  学  报 Vol.45 No.10  May 20, 2025 
 3946 2025 年 5 月 20 日 Proceedings of the CSEE ©2025 Chin.Soc.for Elec.Eng.  

DOI：10.13334/j.0258-8013.pcsee.240445  文章编号：0258-8013 (2025) 10-3946-12  中图分类号：TM 46  文献标识码：A 

基于单移相调制的双有源桥变换器 
磁性元件多目标优化设计 

靳浩源，裴云庆，王来利*，董晓博，王淦，李汕哲 

(西安交通大学电气工程学院，陕西省 西安市 710049) 

 

Multi-objective Optimization of Magnetic Components for  
Dual Active Bridge Converter Under Single-phase-shift Modulation 

JIN Haoyuan, PEI Yunqing, WANG Laili*, DONG Xiaobo, WANG Gan, LI Shanzhe 

(School of Electrical Engineering, Xi’an Jiaotong University, Xi’an 710049, Shaanxi Province, China) 

ABSTRACT: Dual active bridge (DAB) converters are widely 

used in power electronic transformers, in which magnetic 

components have an important impact on efficiency, power 

density and reliability. However, previous research on the 

optimization of magnetic components is less combined with the 

operating principle of the DAB converter, the optimization 

problem is complicated to solve, and the inductor is rarely 

optimized. Focusing on the DAB converter under 

single-phase-shift modulation, this article combines the 

operating principle of the DAB converter and the multi-physics 

design theory of magnetic components. Using the core shape, 

inductance, and transformer turns numbers as decision 

variables, this paper establishes both circuit-level and 

component-level constraints, ultimately conducting multi- 

objective optimization to maximize efficiency and power 

density. For the above optimization problem, this article mainly 

deduces the influence of inductance and transformer turns 

numbers on various constraints and optimization objectives 

theoretically, and summarizes the design rules of decision 

variables, thereby reducing the dimension of decision variables. 

Then, the optimization process is given and finally verified 

through experiments. 

KEY WORDS: dual active bridge converter; magnetic 

component; multi-objective optimization; constraints; 

inductance 

摘要：双有源桥(dual active bridge，DAB)变换器在电力电子

变压器中有着广泛应用，其中磁性元件对变换器的效率、功

率密度和可靠性有重要影响。但是以往关于磁性元件优化的

研究与 DAB 变换器运行原理结合较少，优化问题求解复杂， 
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并且很少对其中的电感进行优化。文中针对单移相调制下

DAB 变换器，结合 DAB 变换器运行原理与磁性元件多物理

场设计理论，以磁芯形状、电感值、变压器匝数为决策变量，

构造电路层面和器件层面两大类约束条件，以效率和功率密

度作为优化目标进行多目标优化。对于上述优化问题，重点

从理论上推导电感值和变压器匝数对各约束条件和优化目

标的影响，总结出决策变量的设计规律，从而降低决策变量

维度，且结论具有通用性；然后，给出优化流程；最后，通

过实验进行验证。 

关键词：双有源桥变换器；磁性元件；多目标优化；约束条

件；电感值 

0  引言 

随着我国“双碳”目标的提出，新能源装备将

会广泛接入电网，电力电子装置在未来的电力系统

中将发挥越来越重要的作用[1]。在新能源汇集的场

景中，采用电力电子变压器可以大幅提高系统功率

密度，降低系统损耗，具有广泛的应用前景。双有

源桥(dual active bridge，DAB)变换器由于具有能量

双向流动、功率密度高、软开关特性好等优势，被

广泛应用于电力电子变压器中[2]。DAB 变换器有单

移相(single-phase-shift，SPS)调制、双移相调制、

拓展移相调制、三移相调制等多种调制方式。当电

力电子变压器输入和输出电压恒定时，SPS 调制便

能实现较高效率且控制简单，是使用最广泛的调制

方式[3-6]，本文针对此种情况进行研究。 

DAB 变换器中的磁性元件主要包含电感和变

压器。当采用 SPS 调制时，DAB 变换器通过调节

两个全桥之间的移相角来调节输出功率，该移相角
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与磁性元件参数密切相关，因此，磁性元件的设计

会对变换器的效率、功率密度以及可靠性起到至关

重要的作用。从效率的角度，电感值和变压器变比

会影响变换器的软开关特性[7]，也会对损耗产生影

响；从功率密度的角度，磁性元件的体积在变换器

中占据很大一部分，降低磁性元件的体积对于装置

整体功率密度的提高有重要意义；从可靠性的角

度，DAB 变换器电感电流为正负对称的梯形波，该

波形会使电感损耗明显高于相同幅值和频率的正

弦电流产生的损耗，容易使电感发热严重，对装置

的可靠性产生影响，且损耗大小与 DAB 变换器中

的电感值密切相关。磁性元件的取值也会影响开关

管的发热，进而影响功率器件的可靠性。 

现有文献针对高频变压器的建模、优化设计等

方面开展了很多研究[8-9]。在设计磁性元件时，最常

采用的方法为面积乘积(area product，AP)法，该方

法综合考虑了磁芯最大磁感应强度要求和窗口面

积要求，从而得到磁芯形状的必要条件，但是该方

法只能对磁芯进行初选，最终还需要不断迭代才能

得到设计结果[10-12]。磁性元件的优化设计涉及多个

物理场的相互耦合，是效率、功率密度、可靠性、

成本等方面的多目标优化问题，目前很多文献构造

不同优化目标，利用遍历法[13]、遗传算法[14]等方法，

求帕累托最优解集，设计高频变压器的磁芯形状、

利兹线参数、匝数等。部分文献采用有限元仿真的

方法进行设计[15]，但是该方法耗时较长，且无法定

量得到设计规律。 

针对 DAB 变换器中的磁性元件，目前已有一

些文献对其优化问题进行研究。DAB 变换器中的电

感可以利用变压器漏感代替或采用外部串联电感。

文献[16]利用变压器漏感代替串联电感，其考虑绝

缘、漏感和散热等因素，通过调整变压器原副边绕

组之间的距离改变漏感大小，并自定义磁芯尺寸参

数设计高频变压器。然而，采用现有磁集成的方式

难以兼顾谐振电感取值要求、绝缘要求以及结构优

化的需求[8]，漏磁通会在绕组中产生较大的涡流损

耗，且磁芯损耗大小也不易评估，很难通过解析计算

得到磁性元件实际损耗，有限元仿真的复杂度也很

高，因此为了便于理论计算，本文采用外部串联电

感的方式，在绕制变压器时尽量降低漏感。文献[17]

对 DAB 变换器进行磁性元件优化，但是仅针对特

定电路参数计算，理论推导不够完善，没有形成完

整的优化方法，并且优化目标仅为效率；文献[18]

考虑了宽输出电压下的磁性元件参数设计方法，但

是以电流应力最小作为优化目标，没有从效率和功

率密度的角度对磁性元件进行优化设计；文献[19]

针对三移相调制的 DAB 变换器，给出了磁性元件

效率和功率密度多目标优化方法，但由于决策变量

较多，难以给出决策变量的设计规律，求解复杂。 

综上，现有文献关于磁性元件的优化与 DAB

变换器的运行原理结合较少，没有从理论上推导磁

性元件参数的设计规律，优化问题求解相对复杂，

并且很少对其中的电感进行优化。本文针对基于

SPS 调制的 DAB 变换器，磁性元件采用外部电感

与变压器串联的形式，考虑电、磁、热场的相互耦

合，以磁芯形状、电感值、变压器原边与副边匝数

为决策变量，构造电路层面和器件层面两大类约束

条件，定量研究决策变量与约束条件的关系，从理

论上推导决策变量对效率和功率密度的影响，总结

出决策变量的设计规律，从而降低决策变量维度。

本文关于磁性元件优化问题的研究结合 DAB 变换

器的工况，对多个物理量之间的单调性关系进行证

明，从而降低优化问题求解的复杂度，且考虑了对

电感的优化，结论具有通用性；本文接着给出优化

流程，以效率和功率密度作为优化目标进行多目标

优化；最后，搭建实验样机进行验证。 

1  电路层面约束条件 

电路层面约束条件主要从电路工作原理的角

度保证电路能够正常运行，包括传输功率要求和零

电压开通要求。DAB 变换器的拓扑如图 1 所示，电

感 L 包含外接电感 Lex 和变压器漏感 Lσ。图 1 中：

vp 为原边两桥臂中点电压；vT1 为变压器原边端口电

压；v's 为变压器无电感连接的原边电压；vs 为变压

器无电感连接的副边电压。当采用 SPS 调制时，每

个开关管占空比均为 50%，原边和副边全桥不存在

内移相，仅存在外移相，变换器工作波形如图 2 所

示。电感电流为正负对称的分段线性波形，该波形

会使电感产生较大损耗。 
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图 1  DAB 变换器拓扑 

Fig. 1  Topology of DAB converter 
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图 2  SPS 调制基本波形 

Fig. 2  Basic waveform of SPS modulation 

为了更容易实现零电压开通，变压器的变比 n

通常选择为输入电压 Vin 与输出电压 Vout 的比    

值[20]，即： 

 in 1

out 2

V N
n

V N
= =  (1) 

此时，电感电流在 t2—t3 以及 t4—t5 期间的斜率

为零。在确定了变压器原边匝数 N1 后，便可得到

副边匝数 N2，决策变量仅为磁芯形状、电感值以及

变压器原边匝数。 

DAB 变换器的电感具有传递能量以及实现零

电压开通的作用。文献[21]给出了 DAB 变换器理论

的最大功率 PM 的表达式，变换器额定输出功率 P

不能超过理论最大功率，据此可以计算，满足传输

功率要求的电感最大值 Lmax(power)： 

 
2

in
max(power)

s8

V
L

kPf
=  (2) 

式中：fs 为开关频率；k = Vin/(nVout)，理想情况下

k = 1，可取一定裕量。 

为了满足零电压开通要求，电感值不能太小，

电感最小值的计算需要考虑 MOSFET 非线性输出

电容、死区效应、线路损耗等多种非理想因素的耦

合影响，可以采用文献[8]的方法得到满足零电压开

通要求的电感最小值 Lmin(ZVS) 。若 Lmin(ZVS) > 

Lmax(power)，需要缩小零电压开通的负载范围。 

2  器件层面约束条件 

器件层面的约束条件主要考虑装置制造可行，

且在全功率运行时能够保证硬件安全。对于磁性元

件，变化的电场会在磁芯中产生变化的磁场，变化

的磁场会产生磁芯损耗，从而导致温度升高，在分

析时需要结合变换器的工作模式，考虑电、磁、热

多物理场的耦合，构造针对 SPS 调制下 DAB 变换

器的器件层面约束条件，具体包括磁芯不饱和、各

器件温升不要过高，且磁芯窗口面积足够。本节研

究磁性元件参数设计规律，为多目标优化提供理论

指导。 

2.1  饱和要求 
2.1.1  外接电感 

磁芯不饱和是磁性元件设计的必要条件，本节

考虑电磁耦合关系，近似计算磁芯的最大磁感应强

度 Bmax(文中物理量下标含 L 表示电感，T 表示变压

器，下同)。对于外接电感： 

 ex Lmax
Lmax

e

L I
B

NA
=  (3) 

式中：ILmax 为电感电流最大值；N 为电感匝数；Ae

为磁芯的有效截面积。Lex、N 和 ILmax 均与 L 相关，

为了得到电感设计规律，需要定量分析 BLmax 与 L

的单调性。Lex、N 与 L 的关系为： 

 exL L Lσ= +  (4) 

 2
ex LL N A=  (5) 

式中：Lσ 为较小的常数，与变压器绕法等因素相关；

AL为电感因数，与磁芯形状和气隙大小有关。当满

足式(1)时，将式(1)代入文献[22]中电感电流应力表

达式，ILmax 与 L 的关系为 

s sin
L max 2 2

s inin in

8 82
(1 1 ) / (1 1 )

4

Pf L Pf LV P
I

f L VV V
= − − = + −  (6) 

ILmax 与 L 的关系曲线如图 3 所示。由式(4)—(6)

可以证明，Lex、N 和 ILmax 均随 L 单调递增。为了

得到 BLmax 与 L 的单调性关系，需将式(4)—(6)代入

式(3)，可以得到： 

 L s
Lmax 2

in e in

2 8
/ (1 1 )

P A Pf L
B L L

V A Vσ= − + −  (7) 

式中分子随 L 单调递增，分母随 L 单调递减，因此，

BLmax 随 L 单调递增。BLmax 与 L 的关系曲线如图 3 

L

ILmax, 
BLmax

λ 1Bsat 

Lmax(sat)

ILmax 

BLmax 

 

图 3  电感最大电流、最大磁感应强度与电感值的关系 

Fig. 3  Relationship between inductor maximum current, 

maximum magnetic flux density and inductance 



第 10 期 靳浩源等：基于单移相调制的双有源桥变换器磁性元件多目标优化设计 3949 

所示，设 Bsat为磁芯饱和磁感应强度，λ 1 为磁芯饱

和裕量，可以计算出满足电感饱和要求的电感最大

值 Lmax(sat)。 

2.1.2  变压器 

对于变压器，忽略漏感影响，根据电磁感应   

定律： 

 in
Tmax

1 s e4

V
B

N f A
=  (8) 

由式(8)可以证明，BTmax 随 N1 单调递减，可以

计算出满足变压器饱和要求的变压器原边匝数最

小值 N1min(sat)。 

2.2  窗口面积要求 
2.2.1  外接电感 

窗口面积要求保证绕组能够在磁芯窗口中绕

下。对于形状确定的磁芯，其窗口面积恒定，需要

计算绕组的总截面积 Aw(wire)。在选择利兹线的参数

时，可以首先确定绕组的电流密度 j，对于电感： 

 Lrms
wL(wire)

I
A N

j
=  (9) 

式中 ILrms 为电感电流有效值，当满足式(1)时，将   

式(1)代入文献[22]中电感电流有效值表达式，可得： 

 2 2 s
Lrms in in s 2

s in

86
( 4 ) 1

12

Pf L
I V V Pf L

f L V
= − + −  (10) 

式(9)中 N 和 ILrms 均与 L 有关，且随 L 单调递

增(其中 ILrms与L的单调性具体证明过程见附录A)，

进而可以证明 AwL(wire)随 L 单调递增。由此计算满

足窗口面积要求的电感最大值 Lmax(win)。 

2.2.2  变压器 

对于变压器，其具有原边和副边两个绕组，将

电流和匝数折算，经过推导可得： 

 Lrms
wT(wire) 12

I
A N

j
=  (11) 

由式(11)可知，AwT(wire)随 N1 和 ILrms 单调递增，

而 ILrms 随 L 单调递增。因此，当 L 确定后，可以得

到满足窗口面积要求的变压器原边匝数的最大值

N1max(win)。 

2.3  温升要求 
温升要求保证变换器中 MOSFET、电感以及变

压器的温度不超过各自的最大允许工作温度，是变

换器可靠运行的必要条件。本节结合 DAB 变换器

工作波形，计算 MOSFET 损耗，考虑电场和磁场

的耦合关系得到磁性元件损耗，保证各器件损耗

Ploss 不超过其最大允许温升对应的损耗。 

2.3.1  MOSFET 

MOSFET 的损耗主要包括通态损耗和开关损

耗。根据电路层面约束条件，DAB 变换器实现零电

压开通，因此开关损耗仅包括关断损耗。对于原边

MOSFET，其损耗 PMOS(p)为 

 2
MOS(p) Lrms ds(on) off oss s0.5 ( )P I R E E f= + −  (12) 

式中：Rds(on)为通态电阻；Eoff 为利用双脉冲测试得

到的关断能量；Eoss 为 MOSFET 输出电容存储的能

量。Rds(on)与温度有关，取最恶劣工况下的值构造约

束条件。式(12)中，ILrms 随 L 单调递增，因此通态

损耗随 L 单调递增。MOSFET 关断损耗为沟道电压

电流交叠引起的损耗，用 Eoff − Eoss表示每个开关周

期损耗的能量，Eoff随关断时刻电流 ILmax 的增大而

增大，而 ILmax 随 L 单调递增，因此关断损耗随 L

单调递增。综上所述，PMOS(p)随 L 单调递增，可以

计算出满足原边 MOSFET 温升要求的电感最大值

Lmax(temp)。 

同理，可以计算副边 MOSFET 损耗 PMOS(s)，

并证明其随 L 单调递增，进而计算出满足副边

MOSFET 温升要求的电感最大值 Lmax(tems)。 

一般情况下，MOSFET 的损耗占据变换器总损

耗的较大部分，但由于 MOSFET 的热阻比磁性元

件热阻小且散热更简单，使用很小体积的散热器便

能使 MOSFET 温升满足要求。 

2.3.2  外接电感 

磁性元件的损耗包括磁芯损耗和绕组损耗。目

前文献中有很多计算磁芯损耗的模型[21]，其中改进

的通用斯坦梅茨公式 [23](improved Generalized 

Steinmetz equation，iGSE)适用于非正弦激励下的磁

芯损耗计算，且不需要对磁芯进行额外的测试，是

目前使用最为广泛的计算方法。在计算绕组损耗时

需要考虑交直流电阻比 FR，文献[24]给出了 FR 的

估算方法，可通过选择利兹线参数以及绕线方式使

FR 在 1.5 左右，在选择磁芯时可假设 FR 为定值。

以往大部分文献对电感值和电感损耗关系的研究

没有和变换器工况相结合，而实际上电感值的变化

会导致电感磁感应强度波形变化，需要结合 DAB

变换器工况进行推导才能得到适用于变换器的结

论。利用 DAB 变换器的参数，可以推导出在 SPS

调制下，且满足式(1)时，损耗 PL表达式为(具体推
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导过程见附录 B) 

 1
L i Lmax s core R Lrms 02P k B f D V jF I Nlα β β α α ρ+ −= +  (13) 

式中：第 1 项代表磁芯损耗；第 2 项代表绕组损耗；

α、β、ki 为磁芯材料的参数；D 为移相比，其定义

见图 2，计算公式见附式(B4)；Vcore为磁芯体积；ρ
为铜的电阻率；l0 为每匝平均长度。ρ、α、β、ki

与温度有关，取最恶劣工况下的值构造约束条件。

BLmax、D、ILrms、N 均为 L 的函数，随着 L 的增大，

BLmax 和 D 均增大，而 α > 1，因此无法直接判断磁

芯损耗与 L 的单调性关系，需要进一步结合 DAB

变换器的波形表达式才能进行推导。可证，当 β > 

2(α − 1)时，PL 随 L 单调递增，具体证明过程见附

录 B。对于一般的磁芯来说，该条件均成立。因   

此，可以计算出满足电感温升要求的电感最大值

Lmax(temL)。 

2.3.3  变压器 

与电感类似，利用 DAB 变换器的参数，忽略

漏感影响，可得损耗(具体推导过程见附录 C)： 

 T i Tmax s core R Lrms 1 02 2P k B f V jF I N lα β β α ρ+= +  (14) 

式中：第 1 项代表磁芯损耗；第 2 项代表绕组损耗；

BTmax 为 N1 的函数，PT与 N1 的关系如图 4 所示。可

以证明，磁芯损耗随 N1 单调递减，绕组损耗随 N1

单调递增，总损耗随 N1 的增大先减小后增大，驻

点为 N1opt，具体证明过程见附录 C。设满足变压器

最大允许温升对应的损耗为 PTmax，由图 4 可知，

变压器温升要求可分为 2 种情况：1）如图 4 中曲

线 1，变压器损耗曲线与 PT = PTmax 有 2 个交点，分

别对应满足变压器温升要求的 N1 的最小值

N1min(tempT)和最大值 N1max(tempT)；2）如图 4 中曲线 2，

所有点均超过 PT = PTmax，没有满足变压器温升要求

的 N1，则需要更换更大的磁芯。 

N1

PT

N1min(temT) N1max(temT)N1opt

PTmax

1

2

 

图 4  变压器损耗曲线 

Fig. 4  Transformer loss curve 

2.4  器件层面约束条件小结 
根据 2.1—2.3 节分析，可以总结出器件层面的

约束条件为 

 

max 1 sat

w(wire) 2 w

loss
th

B B

A A

T
P

R

λ
λ

<
 <
 Δ <


 (15) 

式中：λ 1 为磁芯饱和裕量；Bsat 为饱和磁感应强度，

可根据磁芯材料数据手册得到；λ 2为窗口利用率；

Aw为磁芯窗口面积，可由该形状磁芯的数据手册得

到；ΔT 为器件的最大允许温升，由环境温度和器

件最大耐受温度决定；Rth 为热阻，MOSFET 的热

阻包括结壳热阻和散热器热阻，电感和变压器的热

阻可根据经验公式估算[12,25]。 

求解式(15)，可得满足器件层面约束条件的决

策变量 L 和 N1 的范围。 

3  优化问题 

本节先总结 1、2 节得到的可行域，然后研究 L

和 N1 的优化设计规律，最后综合考虑效率和功率

密度影响，得到磁芯形状的优化结果。 

3.1  优化问题可行域 
根据本文 1、2 节的计算，可得电感最小值 Lmin、

电感最大值 Lmax、变压器原边匝数最小值 N1min、变

压器原边匝数最大值 N1max 及 N2 与 N1 的关系，构

成了优化问题的可行域： 

 

min min(ZVS)

max max(power) max(sat) max(win)

max(temp) max(tems) max(temL)

1 1min 1min(sat) 1min(temT)

1 1max 1max(win) 1max(temT)

1
2

min{ , , ,

, , }

max{ , }

min{ , }

L L L

L L L L L

L L L

N N N N

N N N N

N
N

n

> =
 < =


 > =
 < =


=


 (16) 

式中：若 Lmin < Lmax，说明该电感磁芯形状在可行

域内；若 N1min < N1max，说明该变压器磁芯形状在可

行域内，否则需要加大磁芯尺寸。此时，已经得到

了磁芯形状、电感值、变压器原边与副边匝数这   

4 个决策变量的可行域。 

3.2  优化设计原则 
DAB 变换器的损耗 Ploss主要包括 MOSFET 损

耗，电感损耗以及变压器损耗，即： 

 loss MOS(p) MOS(s) L T4 4P P P P P= + + +  (17) 

其中 MOSFET 损耗一般占据总损耗的绝大部

分。变换器效率 η 为 
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 loss 100%
P P

P
η −= ×  (18) 

以往大部分关于 DAB 变换器效率优化的文献

为了方便推导，仅用 ILmax 反映 DAB 变换器的效率，

但实际上 ILrms 与 MOSFET 通态损耗密切相关。还

有一些文献只做出了给定参数下 ILrms和L的关系曲

线，结论只能反映特定参数下的规律，缺乏普遍性。

而本文在 2.3 节已经证明，PMOS(p)、PMOS(s)、PL 均

随 L单调递增，PT随N1先减小后增大，驻点为N1opt。

据此，可得 DAB 变换器的设计原则： 

1）从效率角度，在满足零电压开通的前提下，

L 越小，则变换器效率越高；从功率密度的角度，L

越小，则电感磁芯越不易饱和、电感绕组总面积越

小，MOSFET 和电感温升越低，进而变换器功率密

度越高。 

2）在 L最小的情况下，计算N1opt。若满足N1min < 

N1opt < N1max，则取 N1 = N1opt；若 N1opt > N1max，则取

N1 = N1max；若 N1opt < N1min，则取 N1 = N1min。 

3.3  效率、功率密度多目标优化 
在 3.2 节的基础上，可以考虑多个形状和大小

的磁芯，若该磁芯在可行域内，可以计算对应磁性

元件损耗，利用磁性元件体积 VL和 VT反映功率密

度。更换磁芯，重复以上过程，在损耗-体积图中标

出每次的设计结果，寻找最优解集。 

对约束条件和优化问题进行梳理，寻找适合计

算机求解的算法，可总结出多目标优化流程如图 5

所示。由于计算变压器 N1min(temT)和 N1max(temT)较为复

杂，所以先寻找 N1opt，再验证是否满足温升要求。

由于电感取满足电路层面约束条件的最小值，当磁

芯形状(包括气隙长度)确定后，其匝数也确定了，

可直接计算 BLmax、AwL(wire)和 PL并验证是否满足约

束条件。由于本文的推导过程没有涉及具体参数，

因此该多目标优化流程可以适用于 DAB 变换器任

意电路参数、任意磁芯材料、任意散热方式，可以

指导 DAB 变换器的磁性元件优化设计，结论具有

通用性。 

3.4  设计实例 
本节以具体实例说明多目标优化流程，DAB

变换器的具体指标如表 1 所示。 

首先求解电路层面约束条件。根据式(2)，取 k = 

1.05，计算得 Lmax(power) = 114 μH。Lmin(ZVS)与多种非

理想因素的耦合以及实现MOSFET零电压开通的负

载范围有关，具体计算方法见文献[7]，取 Lmin(ZVS) =  

N2 = N1/n

计算 VT、PT

输入参数 Vin、Vout、P、fs

计算 Lmax(power)、Lmin(ZVS)

设定电感磁芯形状

计算 BLmax、AwL(wire)、
PL

L = Lmin(ZVS)

满足式(15)？

是

MOSFET 选型及散热设计

否

满足式(15)？

是

更
换
磁
芯

否

设定变压器磁芯形状

计算 N1opt、N1min(sat)、
N1max(win)

N1min(sat)<N1max(win)？
否

是

N1opt<N1min(sat)？

N1opt>N1max(win)？

N1 = N1min(sat) N1 = N1max(win) N1 = N1opt

是

是

否

否

计算 VL、PL

 Lmax(power)>Lmin(ZVS)？
缩小 ZVS 

范围
否

是

计算 PMOS(p)、PMOS(s)

电路层面
约束条件

器件层面
约束条件

优化问题

优化
问题

迭
代

迭代

AP 法初选电感磁芯

AP 法初选变压器磁芯

PT(N1)<PTmax？

否

更
换
磁
芯

是

优化问题

器件层面
约束条件

绕制变压器，测量 Lσ 

计算 Lex

 

图 5  多目标优化流程 

Fig. 5  Multi-objective optimization process 

表 1  DAB 变换器指标 

Table 1  Specification of the DAB converter 

参数 数值 参数 数值 

Vin/V 700 fs/kHz 80 

Vout/V 800 MOSFET C2M0080170P 

P/kW 6.4 MOSFET 散热器 OMNI-UNI-32-58 

30 μH，该值能保证满载下实现 MOSFET 零电压   

开通。 

根据 3.2 节设计原则 1)，取 L = 30 μH。计算可

得 ILrms = 9.58 A，根据数据手册，可以验证 MOSFET

散热设计满足式(15)中 MOSFET 温升要求。由于本

文重点在于磁性元件多目标优化设计，所以暂不考

虑对 MOSFET 及散热器进行优化。 

本设计采用铁氧体材料 N87 作为磁芯材料，使

用市场上已有的标准 E 型、ETD 型或者 E 型磁芯

堆叠的形式，构造磁芯数据集，其中部分数据集如

表 2 所示。在得到磁芯形状的数据集后，利用 AP

法计算变压器磁芯形状的必要条件，即： 
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表 2  部分磁芯数据集 

Table 2  A part of magnetic cores dataset 

磁芯形状 数量 Ae/cm2 Aw/cm2 kAP/cm4 Vcore/cm3 l0/cm Vtotal/cm3 

E42/21/15 1  1.78 2.56  4.56  17.3  8.94  27.07 

E70/33/32 1  6.83 5.69 38.86 102.0 16.00 149.80 

ETD44/22/15 1  1.73 2.79  4.83  17.8  7.49  29.96 

ETD54/28/19 1  2.80 4.12 11.54  35.6  9.30  58.48 

E42/21/15 2  3.56 2.56  9.11  34.6 11.98  54.14 

E70/33/32 2 13.66 5.69 77.73 204.0 25.60 299.60 

 in Lrms
AP

1 2 sat s2

V I
k

jB fλ λ
≥  (19) 

式中 kAP为磁芯的 AP 值。 

对于 N87 材料，取 Bsat = 390 mT，考虑到磁芯

拐角磁场集中，为避免饱和，取 λ 1 = 0.5。由于中大

功率磁性元件采用利兹线，窗口利用率包括利兹线

可用的面积在利兹线总面积中的占比(约为 0.55)[11]

和利兹线总面积在磁芯窗口面积中的占比(可取

0.4)，因此取 λ 2 = 0.2。在中大功率磁性元件中，可

以取绕组电流密度 j = 4 A/mm2。代入数据可得，对

于变压器磁芯要求 kAP ≥ 26.87 cm4。在本文的磁芯

数据集中，只有采用 E 型磁芯或其堆叠的形式才能

满足 AP 值的要求。根据图 5 的流程，利用 Matlab

在磁芯形状数据集中寻找满足式(15)的可行解，并

得到对应的最优匝数，然后计算该磁芯形状变压器

对应的损耗和温升，并在 PT-VT 坐标图中画出对应

点，如图 6 所示。图 6 中每个点代表一个磁芯形状

(包括堆叠数量)，点的坐标反映了采用该形状磁芯

设计的变压器的损耗和体积，点的颜色和大小反映

了变压器温升。对于相似体积的变压器，其磁芯形

状可以不同，因此 N1、Ae、l0 不同，进而导致 PT

不同。根据图 6，可以很方便找到体积相似但损耗

更低的磁芯形状，进而根据实际需求选择出最优形

状。经过对比，选择 2 副 E70/33/32 磁芯堆叠的形 

14P
T
/W

12

  

16

ΔTT/℃
60

30

45

所选设计

0.5 1.0 1.5 2.0 2.50.0
VT/L

15

 

图 6  变压器损耗与体积的关系 

Fig. 6  Relationship between transformer loss and volume 

式。对于该磁芯形状，代入 N1opt 公式(附式(C6))，

计算得 N1opt = 20.3，由器件层面约束条件，N1min(sat) = 

8.2，N1max(win) = 23.8。根据图 5 优化流程，取 N1 = 

20.3，N2 = 23.2，此时 PT = 13.0 W。变压器理论效率

为 99.80%，按照磁芯体积大小，即数据集中 Vtotal

计算的功率密度为 21.36 kW/L。实际绕制后，绕组

宽度会超过磁芯，导致功率密度低于此值。 

测量变压器漏感 Lσ = 10.8 μH，因此需要外接电

感 Lex = 19.2 μH。对于电感，利用 AP 法计算磁芯形

状的必要条件，即： 

 ex Lmax Lrms
AP

1 2 sat

L I I
k

jBλ λ
≥  (20) 

代入参数可得，要求电感磁芯 kAP ≥ 1.20 cm4。

从磁芯数据集中选择满足条件的形状作为电感磁

芯，为了避免产生严重的边缘效应，规定气隙长度

不超过 2 mm。根据厂家提供的磁芯形状数据手册，

可得不同气隙长度(0.1~2 mm，步长 0.1 mm)下的

AL。对于不同形状和气隙长度的磁芯，利用 Matlab

编程，通过式(7)、(9)、(13)计算 BLmax、AwL(wire)和

PL，判断是否满足式(15)，对于满足条件的磁芯，

在 PL-VL坐标图中画出对应点，如图 7 所示。对于

相同形状的磁芯，气隙长度越大，损耗越低。经过

对比，选择 ETD54/28/19 作为电感磁芯，气隙长度

2 mm，N = 9.3，PL = 5.8 W。另外，选择 ETD59/31/22

磁芯在实验中进行对比验证。 
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图 7  电感损耗与体积的关系 

Fig. 7  Relationship between inductor loss and volume 

本实例所设计的变压器和电感参数见表 3，其

3D 模型如图 8 所示。变压器模型剖面模型如图 8(a)

所示，在绕组变压器时，为保证原副边之间有足够

的绝缘距离，先绕制原边绕组，再绕制副边绕组，

原副边绕组间通过玛拉胶带进行绝缘。电感模型如

图 8(b)所示，在绕制电感时，为避免气隙附近漏磁

通在绕组中产生严重的涡流效应，绕组需要尽量避
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开气隙位置[24]。利用 COMSOL 进行仿真，变压器

和电感的最大磁感应强度、温度分布如图 9 所示。

由图 9(a)、(b)可知，磁性元件的磁感应强度在拐角

处较为集中，由于取 λ 1 = 0.5，保证了磁芯没有饱和。

由图 9(c)、(d)可知，磁性元件的稳态温度满足设计

要求，表明了理论分析的可行性。 

表 3  磁性元件优化参数 

Table 3  Optimized magnetic components parameters 

参数 数值 

变压器磁芯 2 副 E70/33/32 

变压器原边/副边绕组 0.1 mm × 300 股/0.1 mm × 250 股利兹线 

N1/N2 20/23 

Lσ/μH 10.8 

电感磁芯 ETD54/28/19 

电感气隙长度 2 mm 

电感绕组 0.1 mm × 300 股利兹线 

N 9 

Lex/μH 20.6 

(b)　电感模型(a)　变压器模型剖面

磁芯

原边绕组
N1 = 20

副边绕组
N2 = 23

磁芯

气隙

绕组
N = 9

 

图 8  变压器和电感模型 

Fig. 8  Models of the transformer and inductor 
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图 9  变压器和电感仿真结果 

Fig. 9  Simulation results of transformer and inductor 

4  实验验证 

根据 3.4 节的设计实例，实验装置及 DAB 变换

器样机如图 10 所示，采用电阻作为负载。利用游

标卡尺测量变压器长宽高分别为 70.8、99.8、

66.2 mm，计算得其功率密度为 13.68 kW/L。 

示波器
MSO46

大功率电源
IT6018D

功率分析仪
PW8001

电阻箱

DAB 变换器主电路

控制器

热成像仪
Fotric288+

辅助电源
IT6302

(a)　实验装置  

原边全桥 副边全桥

控制器

电感

变压器

(b)　DAB 变换器样机  

图 10  实验装置及样机 

Fig. 10  Experiment equipment and prototype 

首先验证设计的磁芯元件是否满足电路层面约

束条件，即实现额定功率和零电压开通。在满载情

况下电路达到稳态时，DAB 变换器工作波形如图 11

所示。DAB 变换器能够实现额定输出功率，电感电

流有效值为 9.47 A，与理论相符。从 MOSFET 开关

波形可知，原副边 MOSFET 均能够实现零电压开

通，表明所设计的磁性元件满足电路层面约束条件。 
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图 11  DAB 变换器工作波形 

Fig. 11  Operating waveforms of DAB converter 

在 23℃的环境中运行装置，当器件温度接近稳

态后，利用热成像仪记录变换器温度分布如图 12

所示。对于 MOSFET，原副边 MOSFET 最高壳温
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分别为 39.1、37.5℃，由于其散热能力较强，因此

温升较低。在本实验中，原副边侧散热条件相同，

但原边 MOSFET 电流有效值更大，因此温度更高。

对于磁性元件，其温升较为明显，电感与变压器最

高温度分别为 75.9、86.1℃，磁性元件的设计成为

制约变换器功率密度提高的重要因素。由于变压器

存在漏感，会在绕组中造成额外的涡流损耗，且损

耗大小难以估算，造成变压器实际热点温度与理论

计算相比偏高，因此在设计时需要留有一定裕量。

另外，采用经验热阻公式估算温升也会导致一定误

差，但采用何种温升模型对本文结论和提出的优化

流程没有影响，设计时可以根据实际需求，对精度

和复杂度进行折衷，估算磁性元件温升。 

原边
MOSFET

副边
MOSFET

电感

变压器

 

图 12  DAB 实验样机温度分布 

Fig. 12  Temperature distribution of DAB prototype 

为了验证本文给出的决策变量设计规律，尤其

是电感值对变换器效率和功率密度的影响，实验首先

测试满足电路层面约束条件的不同电感值下，DAB

变换器的电感电流有效值 ILrms 和效率 η。η 的测量

采用功率分析仪 PW8001 配合电流探头 CT6873，

精度超过 0.1%。测量结果如图 13。由图可知，随

着 L 的增大，ILrms 增大，η 减小。实验结果与理论

相符，说明在满足 ZVS 的前提下，电感值越小，

DAB 变换器效率越高。改变负载大小，测量不同负

载和电感值下变换器的效率，结果如图 14 所示。

由图可知，当负载较重时，L 越小，变换器效率越

高。但是，根据电路层面约束条件中零电压开通要

求，L 较小时变换器 ZVS 范围小，因此随着负载减

轻，使用较小的 L 会使变换器首先进入非零电压开

通状态，反而导致效率更低，实验验证了电路层面

约束条件的合理性。在实际应用中，需要根据零电

压开通范围的要求计算 Lmin(ZVS)，再进行器件层面

的优化设计。 

电感值不仅影响 DAB 变换器整体的效率，而 
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图 13  电感电流有效值、变换器效率与电感值的关系 

Fig. 13  Relationship between inductor rms current, 

converter efficiency and inductance 
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图 14  不同负载和电感值下变换器效率 

Fig. 14  Converter efficiency under different loads and 

inductances 

且对电感损耗有较大影响，进而影响变换器的功率

密度。取不同 L，在表 1 工况下运行变换器 10 min，

分别记录 MOSFET、电感和变压器的最高温度，结

果如图 15 所示。由图可知，随着 L 的增大，MOSFET

和电感的损耗均增大。电感温度变化非常明显，当

L > 80 μH 时，运行 10 min 后电感温度超过 100℃，

只有更换更大磁芯的电感，变换器才能继续安全运

行。更换电感磁芯为 ETD59/31/22，电感最高温度

下降，与图 7 所得结果一致，电感损耗依然随 L 的

增大而增大，这表明 L 越小，电感体积就能越小。

然后改变变换器工况进行实验，设置 Vin/Vout/P 分别

为 438 V/500 V/2 500 W(工况 1)，525 V/600 V/3 600 W 

(工况 2)以及 613 V/700 V/4 900 W(工况 3)，分别测

试在这 3 种工况下，L = 31.4 μH 和 L = 73.9 μH 时的

MOSFET 以及电感温度，结果如图 16 所示。以上

工况均能满足 ZVS 要求。可知，MOSFET 和电感

的温度均随 L 的增大而增大，测试变换器效率也随

L 的增大而降低。通过以上对比实验，验证了结论

具有普遍性。 
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图 15  表 1 工况下器件温度与电感值的关系 

Fig. 15  Relationship between components temperature 

and inductance under the working condition in Table 1 

工况 1 工况 2 工况 3
MOSFET MOSFET MOSFET电感 电感 电感

60

最
高
温

度
/℃

80

0

20

40

 

 

L = 31.4 μH
L = 73.9 μH

 

图 16  其他不同工况下器件温度与电感值的关系 

Fig. 16  Relationship between components temperature 

and inductance under other different working conditions 

以上若干实验结果表明，在满足 ZVS 的前提

下，电感值越小，DAB 变换器的效率和功率密度   

越高。 

5  结论 

本文针对输入输出电压恒定的 DAB 变换器，

分析了 SPS 调制下的磁性元件的多目标优化设计

方法。本文以磁芯形状、电感值、变压器原边与副

边匝数为决策变量，结合 DAB 变换器的工作原理，

研究了电路层面和器件层面的约束条件，以效率和

功率密度为优化目标进行多目标优化，总结出决策

变量的设计规律，得到优化流程。与以往研究中使

用的遍历法、遗传算法等方法相比，本文通过理论

推导的方式降低了决策变量的维度，从而降低优化

问题求解的复杂度。 

当 DAB 变换器变压器变比与输入输出电压比

相同时，在满足 ZVS 要求的前提下，电感值越小，

变换器效率和功率密度越高。中频变压器存在最优

匝数，使得变压器效率高。 

由于目前缺乏磁集成下的磁性元件损耗解析

模型，本文采用外部串联电感的方式。在将来对磁

集成方式下变压器的损耗模型进行研究后，可以集

成变压器与电感，对变压器漏感和串联电感进行协

同设计，进一步提高功率密度。 
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附录 A  电感电流有效值与电感值之间单调性 

根据式(10)，将 ILrms 对 L 求导，可得： 
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式(A1)中分母恒大于零，需要比较分子与 0 的大小关

系。根据泰勒级数展开： 
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因此： 
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将式(A3)代入式(A1)，可以证明： 
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0

d

I

L
>  (A4) 

因此，ILrms 随 L 单调递增。 

附录 B  电感损耗表达式及其单调性 

电感磁感应强度 BL与电感电流 iL成正比，当使用 SPS

调制且满足式(1)时，利用 iGSE 公式，可得电感单位体积损

耗为 

 
h 1i

vL i Lmax s0
h

( ) d
| | d 2

d

Tk B B
P t k B f D

T t

β α
α α β β α α

−
+ −Δ= =  (B1) 

因此，电感磁芯损耗 PLcore为 

 1
Lcore vL L(core) i Lmax s L(core)2P P V k B f D Vα β β α α+ −= =  (B2) 

对于绕组，可以根据电阻率、利兹线总长度和截面积估

算其直流电阻，其中截面积依据电流有效值和电流密度估

算，然后计算绕组损耗 PLwire，即： 
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将式(B2)与(B3)求和可得总损耗 PL，即式(13)。 

为了证明 PL与 L 的单调性，分别对 PLcore 和 PLwire进行

研究。式(B2)中，BLmax 与 L 的关系见式(6)，D 与 L 的关     

系[14]为 
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将式(7)、(B4)代入式(B2)，可得： 
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若 1 − α + β /2 > 0，对分子求导，可以证明分子随 L 单调

递增。由于 β > 0，所以 1 − α + β > 0，则分母随 L 单调递减。

综上，当 β > 2(α − 1)时，PLcore 随 L 单调递增。 

对于 PLwire，式(B3)中，ILrms 和 N 为 L 的函数，且已经

证明这两个变量随 L 单调递增。因此根据式(B3)可得，PLwire

随 L 单调递增。 

综上所述，当 β > 2(α − 1)时，PL随 L 单调递增。 

附录 C  变压器损耗表达式及其单调性 

变压器磁感应强度 BT 与其两端电压相关。忽略漏磁通

的影响，根据 iGSE，可得变压器磁芯单位体积损耗为 
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因此，变压器磁芯损耗 PTcore 为 

 Tcore vT T(core) i Tmax s T(core)2P P V k B f Vα β β α+= =  (C2) 

与电感绕组损耗计算方法类似，变压器绕组损耗 PTwire为 

 

2 21 T0 1 T0
Twire R Lrms Lrms

Lrms Lrms

R Lrms 1 T0

( / )
[ ( ) ]

/ /

2

N l N n l
P F I nI

I j nI j

jF I N l

ρ ρ

ρ

= + =

 (C3) 

将式(C2)与(C3)求和，可得变压器总损耗 PT，即式(14)。 

式(14)中，BTmax 为 N1 的函数，具体关系见式(8)。将    

式(8)代入式(14)，令： 

 
in

1 i s T(core)
s eT

2 R Lrms T0

2 ( )

2

V
c k f V

f A

c jF I l

α β β α

ρ

− =

 =

 (C4) 

则： 

 T 1 1 2 1P c N c Nβ−= +  (C5) 

对 PT关于 N1 求导，并令导数为 0，可得： 

 
1

11
1opt

2

( )
c

N
c

ββ +=  (C6) 

当 N1 < N1opt 时，dPT/dN1 < 0，PT随 N1单调递减；当 N1 > 

N1opt 时，dPT/dN1 > 0，PT 随 N1 单调递增。因此，PT 随 N1

的增大先减小后增大，驻点为 N1opt。 
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