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摘要：为了解决单级式双有源桥型 AC-DC 变换器在宽电压范围内软开关范围受限和漏感电流峰值较大的问

题，提出一种计及电压增益的扩展移相变频调制策略。分析了副边侧扩展移相调制在宽电压范围内存在的

漏感电流峰值较大的问题，继而提出一种计及电压增益的双模式调制；在此基础上，分析升压与降压模式的

软开关条件，通过约束特定开关管开通时刻的漏感电流值，推导得出移相比和开关频率的数学表达式。该调

制策略可以实现全范围软开关，并且能在一定程度上减小漏感电流峰值。通过仿真和实验证明了所提调制

策略的可行性。
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0 引言

高频隔离型 AC-DC 变换器作为交流电网和直

流电压之间的关键接口，已被广泛应用于车载充电

器、电池储能、直流配电系统等多个领域［1⁃3］。高频

隔离型 AC-DC 变换器根据结构可分为两级式和单

级式。两级式结构由功率因数校正（power factor 
correction，PFC）电路和高频隔离 DC-DC 电路组

成［4］。PFC电路将交流电压转换为相对恒定的直流

母线电压，为了实现稳压，通常需要依赖大容量电解

电容，这会导致变换器的功率密度降低。相比之下，

单级式 AC-DC 变换器省去了中间大容量稳压电解

电容，能够实现传输功率的单级变换［5⁃6］。
单级式双有源桥（dual active bridge，DAB）型

AC-DC变换器是由DAB型DC-DC变换器演变而来，

具有双向宽电压变换范围、高效率、长寿命、高功率

密度等优点［7⁃9］。近年来，单级式DAB型AC-DC变换

器取得广泛的关注。单级式 DAB 型 AC-DC 变换器

研究重点是对 DAB 的控制和优化。DAB 变换器通

常采用移相调制策略，单移相（single phase shift，
SPS）调制［10］受限于只有一个移相自由度，在输入输

出电压不匹配的情况下，漏感电流峰值会显著增大，

同时伴随较大的回流功率。文献［11］提出一种单移

相结合变频的调制策略，实现了全范围零电压开通

（zero voltage switching，ZVS），但会导致副边侧开关
管的关断电流增大。有学者在单移相调制的基础上
提出了扩展移相（extended phase shift，EPS）［12⁃13］、双
重移相（dual phase shift，DPS）［14］和三重移相（triple 
phase shift，TPS）调制［15］，这些调制策略能够使变换
器得到不同程度的优化。其中，文献［12］通过选择
2种EPS模式进行功率传输，降低漏感电流峰值的同
时实现了较宽的 ZVS 范围，并保证了 2 种模式的无
缝切换，但文中只分析了电压增益大于 1 的工作模
式。文献［15］使用 3种 TPS工作模式以拓宽 ZVS范
围，但原边侧开关管在轻载条件不能实现ZVS。

在电池储能和车载充电器等应用中，单级式
DAB 型 AC-DC 变换器需要适应很宽的输入和输出
电压（即电压增益）范围，如何在如此宽的电压增益
下实现所有开关管的全范围 ZVS 是一个更大的挑
战。文献［16］针对DAB型DC-DC变换器，提出一种
在宽电压增益范围实现全部开关管 ZVS 的控制思
路，但文中变换器电压增益范围有限，无法满足单级
式 DAB 型 AC-DC 变换器功率转化的要求。对于单
级式DAB型AC-DC变换器，文献［17］详细分析了升
压和降压模式的 ZVS约束条件，但文中的调制策略
会增大降压模式下漏感电流峰值，产生更高的导通
损耗，并且文中没有提到如何实现 2 种模式之间的
无缝切换。文献［18］的调制策略能够确保所有开关
管在宽电压范围内都能实现 ZVS，但没有充分考虑
轻载条件开关频率的影响，导致轻载时交流电流畸
变率较高。

本文针对单级式 DAB 型 AC-DC 变换器在宽电
压范围内软开关范围有限和漏感电流峰值较大的问
题，提出一种计及电压增益的EPS变频调制策略，使
所有开关管在升压模式和降压模式下都能实现全范
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围 ZVS，并在一定程度上减小漏感电流峰值。通过
仿真和实验，证明了所提调制策略的可行性。

1 单级式DAB型AC-DC变换器拓扑结构

单级式 DAB 型 AC-DC 变换器拓扑结构如图 1
所示，该变换器由 1 个全桥整流电路和 1 台 DAB 型
变换器组成。其中全桥整流电路由 4个工频开关管
Q1 — Q4 组成，用于将交流电压 vac 整流为直流电压
vrec，交流电流 iac整流为直流电流 irec。交流电感 Lac和

滤波电容Crec构成滤波器。通过DAB型DC-DC变换
器将整流后的电压转换为稳定的直流电压Vdc。

高频开关管 S1 — S4构成 DAB 变换器的原边 H
桥，S5 — S8构成副边 H 桥，原、副边的 H 桥通过中间
的高频变压器T连接，高频变压器的变比为 n∶1。图
中：Lk 为折算到变压器原边侧的漏感；i1、i2 分别为
DAB变换器的输入、输出电流；vp和 vs分别为由原边
和副边 H 桥产生的方波电压；Cdc 为直流侧稳压电
容；idc为稳态直流电流。

由于图 1所示拓扑的主要损耗发生在DAB变换

器阶段，本文将重点研究DAB控制。为了更直观地

理解DAB的工作原理，图 2展示了DAB变换器等效

电路图。原边H桥产生方波电压vp的幅值为交流电压

幅值Vac，副边H桥产生方波电压 vs的幅值为稳态直流

电压Vdc。将 vs折算到原边H桥后，其幅值变为nVdc。

定义 K 为电压增益，K = nVdc / vrec，半个工频周期

内电压增益 K 的变化过程如图 3 所示。根据 vrec =
Vac| sin ( ωt ) |（ω 为交流电压角频率），vrec的变化范围

为 0~Vac。当交流电压相位的变化范围在 0°~90°时，

vrec随着交流电压相位的增大而增大，K 则随着交流

电压相位的增大而减小。当交流电压的相位接近于

0°时，vrec接近于 0，此时K值趋近于无穷大；当交流电

压的相位接近于 90°时，vrec达到最大值 Vac，此时K值

最小。类似地，可以分析出交流电压相位在 90°~

180°内变化时K值变化过程。

2 基于EPS的双模式调制

2.1　EPS调制

基于EPS调制变换器的主要工作波形如附录A
图A1所示［13］。为表示方便，开关管 S1的驱动信号用
其名称 S1表示，其他开关管也采用相同的表示方法；
D1为 S2和 S4之间的内移相比；D2为 S4和 S5之间的外
移相比；D3为 S6和 S8之间的内移相比；Ths为半开关
周期。

不计死区时间的影响，由图A1可得不同时段漏
感电流 iLk时域表达式为：

iLk ( t ) =

ì

í

î

ï

ï
ïïï

ï

ï

ï

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

iLk ( t0 )+ vrec + nVdc
Lk

( t- t0 )    t∈[ t0，t1 )
iLk ( t1 )+ vrec

Lk
( t- t1 )                t∈[ t1，t2 )

iLk ( t2 )+ vrec - nVdc
Lk

( t- t2 )    t∈[ t2，t3 )
（1）

令 t0=0，由图 A1 中相位关系可知 t1 = D2Ths，t2 =
(1+ D2 - D3 )Ths，t3 = Ths。根据 iLk ( t0 ) = -iLk ( t3 )，结合式
（1）可分别求出 t0 — t3时刻的漏感电流表达式为：

ì

í

î
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ï

ï

ï
ïï
ï
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ï

ï
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iLk ( t0 )= -vrec +(D3 - 2D2 )nVdc4 fs Lk

iLk ( t1 )= (-1 + 2D2 )vrec + D3nVdc4 fs Lk

iLk ( t2 )= (1- 2D3 + 2D2 )vrec + D3nVdc4 fs Lk

iLk ( t3 )= vrec +(-D3 + 2D2 )nVdc4 fs Lk

（2）

图1　单级式DAB型AC-DC变换器拓扑

Fig.1　Topology of single-stage DAB AC-DC converter

图2　DAB变换器等效电路

Fig.2　Equivalent circuit of DAB converter

图3　半个工频周期内的电压增益

Fig.3　Voltage gain in half power frequency cycle
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式中：fs = 1/ (2Ths )为开关频率。

在半个开关周期内，DAB 变换器输入电流 i1的
平均值

-i1可表示为：
-i1 = 1

Ths ∫0

Ths
iLk ( t )dt （3）

根据式（2）和式（3），可得
-i1的表达式为：

-i1 = nVdc4 fs Lk
(-2D22 + 2D2 D3 + D3 - D23 ) （4）

传输功率标幺值P*可表示为：
P* = 2 (-2D22 + 2D2 D3 + D3 - D23 ) （5）

传输功率基准值PN可表示为：

PN = n || vac Vdc8 fs Lk
（6）

2.2　电压增益适应性分析及双模式调制

许多应用需要适应较宽的直流电压范围，如车
载充电器的直流电压输出范围为 200 ~ 450 V。在这
种宽电压范围内，单级式DAB型AC-DC变换器的电压
增益可能会出现2种情况，即K > 1和K < 1。当K > 1时，
定义为升压模式，当 K < 1 时，定义为降压模式。升
压模式和降压模式在K = 1瞬间发生切换。

升压模式下，DAB 变换器端口电压 vp、nvs与图
A1 中的工作波形表现一致，因此，升压模式下 DAB
变换器可采用图A1所示的EPS调制。

降压模式下，如果仍然使用图A1中内移相在副
边侧的EPS调制，则［t2，t3）时段DAB变换器端口电压
vp >nvs，使漏感电流波形在该时段呈现上升趋势，此
时变换器的工作波形如附录A图A2所示。

并且，在一定传输功率下，降压模式将导致回流
功率和漏感电流峰值增大［19⁃20］，这使得 DAB 变换器
的损耗增大，效率降低。因此，在降压模式下，DAB
变换器不宜使用内移相模式进行控制。

为了减小降压模式下变换器的损耗，令图A2中
［t2，t3）时段 vp为 0，使原边侧电压变为三电平方波。
此时，需要在DAB变换器原边侧增加一个额外的移
相比。但TPS控制移相角数量更多，控制较为复杂，
为了不增加整体调制策略的复杂度，将DAB变换器
副边电压改为两电平方波，副边侧不再使用内移相
进行调制。

基于以上分析，得到降压模式的主要工作波形
如附录 A 图 A3 所示。通过计算，得到降压模式下，
各开关开通时刻漏感电流值、DAB变换器输入电流
i1的平均值以及传输功率标幺值，具体表达式见附
录A式（A1）—（A3）。

3 双模式调制的软开关分析及实现

前文分析了计及电压增益的双模式 EPS 调制，
在此基础上，实现开关管的 ZVS可以有效降低开关
损耗。对于单级式DAB型AC-DC变换器，ZVS的实

现与变压器漏感电流 iLk有关，需要确保开关管在开

通时 iLk的幅值足够大，以便对开关管结电容进行充

放电。

由于升压模式和降压模式下的EPS调制有所不

同，导致漏感电流的表达式存在差异。因此，需要分

别对升压模式和降压模式下的软开关条件进行

分析。

3.1　升压模式

考虑变压器漏感电流 iLk的波形呈奇对称性，在

分析各开关管的 ZVS实现情况时，只需考虑半个开

关周期。图 A1 中，DAB 变换器原边侧开关管实现

ZVS的条件为：

iLk ( t0 )≤-Is，ac （7）
式中：Is，ac 为用于在死区时间内对 S1 — S4的结电容充

放电所需的最小电流值。DAB变换器副边侧开关管

实现ZVS的条件为：

ì
í
î

iLk ( t1 )≥ Is，dc
iLk ( t2 )≥ Is，dc

（8）
式中：Is，dc 为用于在死区时间内对 S5 — S8的结电容充

放电所需的最小电流值。

基于图 A1，本文提出在整个升压模式周期内，

将 t0时刻对应的漏感电流值设置为恒定值−IZVS1，而 t1
时刻对应的漏感电流值设置为恒定值 IZVS2，电流波

形如附录B图B1所示。

根据漏感电流表达式，t2时刻对应的漏感电流

值大于 IZVS2。如果将恒定电流 IZVS1和 IZVS2分别设置为

大于 Is，ac 和 Is，dc，则能确保该模式下所有开关管都满

足实现ZVS的条件。

为实现交流侧 PFC，需要确保 DAB 变换器输入

电流的平均值与交流电流的绝对值相等，由此可得

式（9）所示方程组。

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

iLk ( t0 )=-IZVS1
iLk ( t1 )= IZVS2
-i1 = Iac || sin ( ωt )

（9）

式中：Iac为交流电流幅值。结合式（2）、（4）、（9）可得

移相比 D2、D3 以及开关频率 fs 表达式见附录 B 式

（B1）—（B4）。

3.2　降压模式

根据图 A3 所示的降压模式波形，此时 DAB 变

换器原边侧开关管实现ZVS的条件为：

ì
í
î

iLk ( t0 )≤-Is，ac
iLk ( t2 )≥ Is，ac

（10）
DAB变换器副边侧开关管实现ZVS的条件为：

iLk( t1 )≥ Is，dc （11）
类比升压模式，在整个降压模式周期内，提出将

t0时刻对应的漏感电流值设置为恒定值−IZVS3，将 t1时
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刻对应的漏感电流值设置为恒定值 IZVS4。根据漏感

电流表达式，t2时刻对应的漏感电流值大于 IZVS3。
若将恒定电流 IZVS3和 IZVS4分别设置为大于 Is，ac 和

Is，dc，则同样可以确保该模式下所有开关管都满足实

现ZVS的条件。由此可得式（12）所示方程组。

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

iLk ( t0 )=-IZVS3
iLk ( t1 )= IZVS4
-i1 = Iac || sin ( ωt )

（12）

结合式（A1）、（A2）和式（12）可得移相比 D1、D2
以及开关频率 fs 表达式，见附录B式（B5）—（B8）。

3.3　恒定电流值的确定

根据以上分析，为了清晰地表达升压模式和降

压模式之间的切换，本文绘制了软件控制流程图，如

附录B图B2所示。

首先，分别对交流电压与直流电压采样，得出电

压增益K。当K > 1时，变换器将运行在升压模式；反

之，则运行在降压模式。接着，根据式（B1）—（B8），

可以在相应模式下对软开关和PFC进行有效约束。

由移相比和开关频率的表达式可知，移相比和开

关频率会受恒定电流值的影响。使用附录B表B1所

示DAB变换器参数，设定 IZVS1 = IZVS2 = 3 A，IZVS3 = IZVS4=
4 A，Vdc = 200 V，半个工频周期内外移相比D2和开关

频率 fs的曲线如附录 B 图 B3所示。由图可知，在升

压模式和降压模式切换的瞬间，D2和 fs都发生了突

变。为了避免 DAB 变换器在模式切换时可能发生

的瞬态振荡，本文将恒定电流值设定为 IZVS1 = IZVS2 = 
IZVS3 = IZVS4= IZVS，确保在模式切换瞬间移相比和开关

频率保持连续［21］。
接着，根据表 B1所示 DAB变换器参数，绘制了

在不同的直流电压值和不同恒定电流值下的开关频

率曲线，如附录 B 图 B4 所示。由图可知，模式切换

瞬间开关频率保持连续。较小的恒定电流值会导致

轻载时的开关频率过高，这会加大磁性元件设计难

度，并且不利于开关器件的选择。受开关频率制约，

本文将恒定电流值设置为远高于实现ZVS所需的水

平。然而，过高的恒定电流值又会使开关管的关断

损耗增加。

由文献［11］可知，原、副边侧开关管的结电容在

充放电过程中所需最小电流的最大值分别为0.622 A
和 0.427 2 A。若将恒定电流值在全工频周期内设置

为大于上述电流值，则能使所有开关管在全功率范

围实现ZVS。
综合考虑，本文选取 IZVS=3 A，该恒定电流值远

高于实现原、副边侧开关管 ZVS所需的电流值。基

于表B1所示参数，当直流电压分别为200 V和450 V
时，DAB变换器的移相比如图4所示。

由图 4（a）可见，在半个工频周期内，DAB 变换

器的内移相会发生 2 次切换，切换时刻发生在电压

增益等于 1 的瞬间，并且在切换瞬间移相比保持连
续。由图 4（b）可见，在半个工频周期内DAB变换器
的内移相未发生切换，一直处于升压模式。由此可
知，移相比 D1—D3能够满足理论分析和全范围软开
关的要求。

为了探究升压和降压模式发生内移相切换对
DAB 变换器传输功率的影响，根据式（5）和式（A3）
中传输功率标幺值的表达式，并结合图 4（a）中的移
相比变化范围，绘制了当 Vdc = 200 V时，传输功率标
幺值与内、外移相比关系的曲线，如附录 B 图 B5 所
示。结果表明，升压和降压模式切换时传输功率没
有突变，并且传输功率能够在［0，1］ p.u.内连续变化。

4 仿真与实验验证

4.1　仿真验证

本文所提调制策略使 DAB 变换器在电压增益
比为 1 时发生内移相切换，为了验证内移相切换对
漏感电流峰值的影响，利用表B1中的参数，在 PSIM
软件中进行仿真验证，仿真结果如图 5、6 所示。图
中：v'ac=vac /60。

图4　不同直流电压下DAB变换器的移相比曲线

Fig.4　Phase shift ratio curves of DAB converter

at different DC voltages

图5　内移相不切换时电压、电流对比

Fig.5　Comparison of voltage and current

without inner phase shift switching
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由图 5可知，当 vp > nvs时，内移相仍然在副边侧，
表明在电压增益为 1 的瞬间内移相并未发生切换。
在半个工频周期内，漏感电流在约 5 ms时达到最大
值，此时漏感电流峰值为 9.61 A。由图 6 可见，当
vp > nvs时，内移相切换到原边侧，同样在传输功率为
500 W的条件下，此时漏感电流峰值为8.70 A。经对
比可得，在一定传输功率下，本文所提计及电压增益
的双模式 EPS 调制能够有效降低 DAB 变换器的漏
感电流峰值。

当传输功率为 500 W 时，在文献［12］所提调制
策略下 DAB 变换器的工作波形见附录 C 图 C1。文
献［12］将 EPS 调制分为内部模式和外部模式，并通
过这 2 种模式实现无缝切换，从而在扩大软开关范
围的同时最大限度地降低漏感电流峰值。然而，该
文献仅分析了电压增益K > 1的情况。在 5 ms附近，
漏感电流达到峰值 10.12 A，这一峰值略高于采用本
文所提调制策略所得的8.70 A。

为了进一步研究宽电压范围内 DAB 变换器的
性能，针对不同直流电压下的 DAB 变换器，分别研
究其功率因数（power factor，PF）和交流电流总谐波
畸变率（total harmonic distortion，THD），峰值电压增
益M = nVdc / Vac，结果如表 1所示。由表可知，在 200 ~ 
450 V的宽直流电压范围下DAB变换器的THD均低
于3 %，PF均大于0.996 7。

4.2　实验验证

本文搭建的单级式 DAB 型 AC-DC 变换器样机

如附录 C 图 C2 所示，由 TMS320F28335 DSP 实现控

制算法。为验证所提调制策略的可行性，设置实验

平台直流电压为 45 ~ 100 V，交流电压为 50 V，变压

器变比为 1∶1。与两级式 DAB 型 AC-DC 变换器相

比，滤波电容的容量显著降低，详细实验参数如附录

C表C1所示。

以最小输出直流电压 45 V 和最大输出直流电

压 100 V 为例，在所搭建的实验平台上对本文所

提调制策略进行实验验证。当直流电压为 45 V
时，DAB 变换器的输入交流电压 vac、交流电流 iac、输
出直流电压 Vdc以及 DAB 输入电压 vrec的波形如图 7
所示。

当直流电压为 45 V时，变压器两侧端口电压波

形和漏感电流波形如图 8所示。图中：T1、T2和 T3分
别对应升压模式开始时刻、升压和降压模式切换时

刻以及降压模式开始时刻。实验波形符合升压模式

下内移相在副边侧，降压模式下内移相在原边侧的

要求，和理论分析一致。同时，2种模式可以平滑切

换，没有显示出电流尖峰。

为了验证本文提出的双模式调制策略对漏感电

流峰值的影响，在相同条件下，当电压增益 K = 1，内
移相不发生切换时，变压器两侧端口的电压波形和

图7　当Vdc=45 V时DAB变换器工作波形

Fig.7　Operation waveforms of DAB converter

at Vdc = 45 V

图6　内移相切换时电压、电流对比

Fig.6　Comparison of voltage and current with inner

phase shift switching

图8　Vdc = 45 V时原、副边电压和漏感电流波形

Fig.8　Waveforms of primary and secondary voltage and

leakage inductance current at Vdc = 45 V

表1　不同直流电压下DAB变换器的THD和PF

Table 1　THD and PF of DAB converter under

different DC voltages

Vdc／V
200
250
310
380
450

M

0.64
0.80
1.00
1.22
1.45

THD／%
1.647
1.731
2.803
1.904
2.170

PF
0.998 0
0.997 1
0.996 7
0.997 9
0.997 8
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漏感电流波形如附录 C 图 C3 所示。由图可知，当

vp > nvs时，内移相仍然在副边侧。在 K = 1 的瞬间内

移相并未由副边侧切换到原边侧，此时变换器漏感

电流峰值为 5.6 A。与图 8对比发现，该峰值高于采

用本文所提双模式调制得到的5.2 A。

根据表 C1中的参数，当直流电压为 45 V时，将

出现升压和降压 2种模式。由于开关管工况的对称

性，本文实验只需测试开关管 S1、S3、S5和 S7的ZVS是

否实现。

为了使测试结果更具有一般性，图 9 给出了当

直流电压为 45 V 时，DAB 变换器在交流电压过零

点附近和最大值附近，开关管 S1、S3、S5和 S7的软开关

波形。图中：红色圆圈所圈出的部分 1、2 分别对应

交流电压的过零点及其最大值；Vds_ ξ、Vgs_ ξ（ξ = 1，3，5）
分别为开关管 Sξ的耐受电压、栅源电压。由图可知，

在升压模式和降压模式下所有开关管均可以实现

ZVS。
当Vdc = 100 V时，DAB变换器的输入交流电压 vac

和交流电流 iac以及直流电压 Vdc波形如附录 C 图 C4

所示。当Vdc = 100 V时，变压器两侧端口电压波形和
漏感电流波形如附录C图C5所示，此时变换器一直
处于升压模式，图中实验波形与理论分析一致。当
输出直流电压为 100 V 时，由于内移相只存在于副
边侧的开关管之间，因此只需要测试开关管 S1、S5和
S7的软开关波形，如附录C图C6所示，此时所有开关
管都能够实现软开关。

文献［11］采用单移相和变频调制策略，实现了
全范围软开关。在Vdc = 100 V条件下，采用文献［11］
调制策略时 DAB 变换器的工作波形如附录 C 图 C7
所示，其中漏感电流的峰值为 3.65 A。与之相比，由
图 C5可知，在相同条件下，本文所提调制策略的漏
感电流峰值为 3.51 A。此外，在不同直流电压条件
下，文献［11］调制策略与本文调制策略下的漏感电
流峰值对比见附录C图C8。由图可知，本文所提调
制策略能够在一定程度上降低漏感电流的峰值。

根据表 C1 中的样机参数，在额定传输功率为
80 W 的条件下，不同传输功率下 DAB 变换器的效
率曲线和 PF曲线分别见附录 C图 C9、C10。可以看
出，DAB 变换器的效率峰值为 94.9 %，PF 的峰值为
0.994。
5 结论

本文基于单级式DAB型AC-DC变换器，提出一
种计及电压增益的EPS变频调制策略。通过理论分
析和仿真、实验验证，得出如下结论。

1）通过在升压和降压情况下分别使用内移相于
不同侧的 EPS 模式，本文所提策略能够减小漏感电
流的峰值。

2）通过约束特定开关管开通时刻的漏感电流为
合适的恒定值，所提策略实现了全范围软开关以及
升压模式和降压模式间的无缝切换。

3）所提调制策略能够使 DAB 变换器在宽电压
范围内保持高PF和低THD。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。

图9　当Vdc = 45 V时S1、S3、S5和S7的软开关波形

Fig.9　Soft switching waveforms of S1，S3，S5 and

S7 at Vdc = 45 V
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