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一种双向升降压五桥臂DC-DC变换器
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摘要：为了提升宽电池电压下双向 DC-DC 变换器的工作效率，提出一种双向都可以升降压工作的 DC-DC 变

换器。该变换器仅在传统的 LLC 谐振型双向 DC-DC 变换器上增加一组 Boost 桥臂，通过提出的调制方法，形

成了多种工作模式，拓宽了电压增益范围，并减小了开关频率工作范围，简化了磁性元件的设计。变换器采

用脉冲宽度调制-脉冲频率调制，电池放电时有中、高 2 种电压增益模式，对电池充电时有低、中、高 3 种电压

增益模式，所有模式中均可实现全负载范围内的软开关状态。对各模式的工作原理、增益公式推导进行了详

细的描述。最后以对 40~120 V 蓄电池充放电应用为对象，给出变换器设计和控制方法，并搭建了相应参数

的实验样机。实验结果验证了该变换器分析的有效性和正确性。
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0 引言

双向 DC-DC 变换器在要求双向电力交换的系

统中至关重要，它广泛应用于微电网、复合储能系

统、电动汽车等领域［1⁃4］。它的一个DC侧接电池组，

为了适应不同的需求，通常有 40~60 V（家用）、50~
120 V（三轮车）、150~1 000 V（四轮及以上车）等；另

一个 DC 侧接装置内部的中间直流母线，有 200 V
（110 V AC 系统）、400 V（220 V AC 系统）、800 V（三

相 380 V AC 系统）等［5⁃6］。在上述的各应用场景中，

电池电压工作时变化范围较宽，对双向DC-DC变换

器的高效率设计带来了挑战。

常见的隔离型双向 DC-DC 变换器拓扑有双有

源桥（dual active bridge，DAB）变换器和谐振式双向

DC-DC变换器。DAB变换器常用于中大功率场合，

主要依靠移相控制来调节增益及功率流动方向，有

单重移相、多重移相等控制方式，具有较宽的软开关

和增益范围［7⁃10］，但在宽电压范围下应用时存在电流

尖峰高、环流大的缺点。

典型的谐振式双向 DC-DC 变换器有 LLC 谐振

型［11⁃12］和 CLLC 谐振型［13⁃14］。前者正向工作电压增

益大于 1；但反向工作时相当于一个串联型谐振变

换器，增益小于 1。由于工作时采用脉冲频率调制

（pulse frequency modulation，PFM）模式，开关频率

调节范围较宽，电磁元件的设计较为复杂。后者解

决了 LLC 变换器反向增益小于 1 的问题，但在低压
侧为大电流的场合引入一组LC器件，显著降低了变
换器的能量密度。

传统双向 LLC谐振变换器采用 PFM 方法，在宽
范围输入、输出的场合有以下不足：①采用 PFM，开
关频率工作范围宽，磁性元件设计较困难；②重载时
电压增益不高，难以实现宽范围电压输出；③轻载或
者低电压增益时，开关频率过高，开关损耗增加，效
率不高。因此，传统双向 LLC 谐振变换器不适合应
用于电压宽范围输入输出的场景中［15⁃17］。

目前，解决 LLC谐振型双向 DC-DC变换器重载
时电压增益范围不够宽、轻载时效率低的方法概括
为以下 4类。①改变谐振腔参数［18⁃19］，包括构造额外
LC网络的方法［18］，以及改变励磁电感的方法［19］。前
者可以自由改变谐振参数，以减小频率变化范围，但
需要增加额外的开关电路。后者的励磁电感可以工
作在大、小 2种状态，以分别适应额定电压增益和高
电压增益的需求。②改变变压器变比［20⁃21］，通过设
置投切开关，改变变压器匝比，从而达到宽范围输
出。但该方法增加了变压器的损耗，降低了变换器
的效率，且在投切开关前后输出电压相差较为悬殊，
对电路冲击较大。③重构谐振腔［22⁃24］。文献［22］提
出了一种新型的具有 2 个谐振腔的电路结构，通过
开关控制可使电路工作在单谐振腔或是双谐振腔
模式下，提高了电压增益的范围，但是切换谐振腔的
状态给电路带了较大的冲击电压，需要较为复杂的
控制方案。文献［23］采用了LCLL谐振腔，通过增加
2个辅助电感解决了 LLC转换器不能在反向运行时
升压的缺点，而使用较小的励磁电感增加了环流功
率，不利于提高效率。文献［24］提出了一种采用拓
扑变形技术在 CLLC 和 CLLC-C 谐振腔中进行切换
的电路结构，该结构在较窄的频率范围内具有较宽
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的电压增益，但谐振元件较多，导致整体效率不高。

④采用新型调制策略［25-26］。文献［25］中利用PFM和

移相脉冲宽度调制（pulse width modulation，PWM）

相结合的调制方法，当重载或者输出高电压时，变换

器采用 PFM，当轻载或者输出低电压时，采用移相

PWM，这种混合调制方法可以限制开关频率范围，

达到宽输出电压，并且实现全负载内软开关，但是无

法克服低增益时效率较低的缺点，而且增加了控制

变量，加大了控制难度。

本文结合上述第③、④种方法提出一种五桥臂

结构的双向DC-DC变换电路，它由低压侧全桥开关

电路、高压侧三桥臂逆变电路、谐振网络和变压器构

成。所提变换器可以实现双向DC-DC变换，双向共

有 5种工作模式，调制策略采用PWM和PFM 2种方

法，可在较大范围内调节双向电压增益，适用于含有

电池储能等要求双向电力交换的应用场景。

1 拓扑结构及工作原理

1.1　拓扑结构及工作状态

图 1为本文提出的双向升降压五桥臂DC-DC变

换器。该变换器低压侧为电池端口，由开关管 S1 — 
S4组成全桥结构；高压侧为直流母线端口，由开关管

S5、S6组成谐振 R1桥臂，开关管 S9、S10组成谐振 R2桥
臂，二极管 D11-开关管 S7、二极管 D12-开关管 S8组成

Boost桥臂，形成三桥臂结构。两侧通过一个匝比为

1∶K的高频变压器 T隔离。复用电感 Lr与谐振电容

Cr在高压侧以减小体积重量。图 1中：Ui和 ii分别为

低压侧电压和电流；Uo和 io分别为高压侧电压和电

流；Ci、Ri 分别为低压侧输出电容及其等效负载电

阻；Co、Ro 分别为高压侧输出电容及其等效负载

电阻。

相较于传统的 LLC谐振型双向 DC-DC变换器，

所提变换器高压侧多了一个Boost桥臂，变压器有更

大的励磁电感、较小的励磁环流，使得充电模式效率

得到提高，并在简化变压器设计的同时提高了放电

模式的效率。

为简化分析，作如下假设：

1）主变压器 T 励磁电感 Lm ≫ Lr，励磁电流近

似为0；
2）所有的开关管、二极管、电容均为理想器件。

本文定义特征阻抗 Z r= L r /C r，品质因数 Q=
π2Z r / (8K 2R i )，谐振频率 fr=1/ ( )2π L rC r ，开关频率

为 fs，归一化频率 fn= fs /fr，谐振角频率ω r=2πfr，归一

化角频率ωn=ωs /ω r，同时有Z r=ω rL r。
电池组放电时有高、中电压增益 2种模式，电池

组充电工作时有高、中、低 3 种电压增益模式，以下

详细阐述。

1.2　电池组放电模式及工作原理

1.2.1　放电中电压增益模式

当Ui较高时，采用放电中增益（discharging me⁃
dium gain，DMG）模式工作， fs = fr，关键波形如图 2所

示，图中 ugs为开关管的驱动信号。左侧开关管 S1和
S2采用 PWM，导通占空比 Dm = 2（t1-t0）/Ts；S3和 S4固
定占空比略小于 0.5。右侧开关管 S5、S6、S9、S10分别

与S1 — S4同时动作。

［t0，t4］对应上半个周期的 3 个工作阶段，包含

LC谐振阶段、环流阶段、断流及死区阶段，其工作方

式如附录A图A1所示。各阶段简述如下。

1）阶段 1［t0，t1）：LC 谐振阶段。在 t0时刻，谐振

电感电流 iLr初始值为0，开关管S1、S4、S5、S10实现零电

流导通（zero current switching，ZCS），电容电压为反

向极值 -ΔUCrM。Lr和 Cr开始谐振，能量从低压侧向

高压侧传递。此阶段谐振电流 iLr和谐振电压 uCr的
时域表达式分别为：

ì
í
î

ïïïï

ïïïï

iLr ( t )= KU i-Uo+ΔUCrM
Z r

sin [ ω r ( t- t0 ) ]
uCr ( t )=KU i-Uo-(KU i-Uo+ΔUCrM ) cos [ ω r ( t- t0 ) ]

（1）
2）阶段 2［t1，t2）：环流阶段。t1时刻 S1关断，D2导

通，UAB电压箝制为 0，左侧电路处于环流阶段。Lr两
端承受电压为Uo + uCr，iLr下降释放能量。

图1　双向DC-DC变换器

Fig.1　Bidirectional DC-DC converter
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3）阶段 3［t2，t4］：断流及死区阶段。t2时刻，iLr下
降为 0，Lr能量释放完毕，uCr达到正向峰值 ΔUCrM。t3
时刻，S4、S10实现零电流关断。其中［t3，t4］为死区阶

段，此阶段由电容Co向负载供电。

1.2.2　放电高电压增益模式

当Ui较低时，采用放电高增益（discharging high 
gain，DHG）模式工作， fs = fr，关键波形如图 3 所示。

S9、S10采用 PWM，导通占空比Dh = 2（t1-t0）/Ts。S1、S4、
S5和S2、S3、S6固定占空比略小于0.5。

［t0，t4］对应上半个周期的 3个工作阶段，包含 Lr
储能阶段、LC谐振阶段、截止和死区阶段，其工作方

式如附录A图A2所示，各阶段简述如下。

1）阶段 1［t0，t1）：Lr储能阶段。t0时刻，iLr初始值

为 0，开关管 S1、S4、S5、S9实现零电流导通。Cr的初始

电压为-ΔUCrM，Lr两端的初始电压为KUi+ΔUCrM。Lr、
Cr谐振，Ui和Cr共同为 Lr储能，此阶段 iLr和 uCr的时域

表达式分别为：

ì
í
î

ïïïï

ïïïï

iLr ( t )= KU i+ΔUCrM
Z r

sin [ ω r ( t- t0 ) ] 
uCr ( t )=KU i-(KU i+ΔUCrM ) cos [ ω r ( t- t0 ) ]

  （2）
本阶段实现了Lr的储能，由Co向负载供电。

2）阶段 2［t1，t2）：LC谐振阶段。t1时刻 S9关断，Lr
储能阶段结束。S10的体二极管D10导通，Lr和Cr开始

谐振向负载馈能。本阶段谐振电流初始值为 iLr（t1），

iLr和uCr的时域表达式分别为：

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

iLr ( t )= KU i-Uo-uCr ( t1 )
Z r

sin [ ω r ( t- t1 ) ]+
             iLr ( t1 ) cos [ ω r ( t- t1 ) ] 
uCr ( t )=KU i-Uo+ iLr ( t1 )Z r sin [ ω r ( t- t1 ) ]+
              (KU i-Uo-uCr ( t1 ) ) cos [ ω r ( t- t1 ) ]

（3）

本阶段通过LC谐振向负载传递能量。

3）阶段 3［t2，t4］：截止和死区阶段。t2时刻，iLr下
降为 0。至 t3时刻，S1、S4、S5实现零电流关断。其中

［t3，t4］为死区阶段，由Co向负载供电。

1.3　电池组充电模式及工作原理

1.3.1　充电低电压增益模式

当 Ui 较低时，采用充电低增益（charging low 
gain，CLG）模式，高压侧仅 S9、S5和 S6工作，S7、S8和 S10
不工作，低压侧 S2、S3与高压侧 S6同时动作，低压侧

S1、S4与高压侧 S5同时动作。S9全周期导通，S1 — S6
固定占空比略小于 0.5，采用 PFM，主要波形见附录

A图A3。该模式工作原理与传统半桥型LLC谐振电

路相同。

1.3.2　充电中电压增益模式

当 Ui 中等时，采用充电中增益（charging me-

dium gain，CMG）模式， fs = fr，其关键波形如附录A图

A4所示。高压侧仅 S5、S6、S9、S10工作，S7、S8不工作。

S9和 S10采用PWM，导通占空比Dcm = 2（t1 - t0）/ Ts；S5和
S6固定占空比略小于 0.5。低压侧 S1 — S4分别与 S5、
S6、S9、S10同时动作。其等效电路见附录A图A5。具

体工作过程如下。

1）阶段 1［t0，t1）：LC谐振阶段。在 t0时刻，iLr初始

值为 0，uCr为反向极值-ΔUCrM，开关管 S2、S3、S6、S9实
现零电流导通。Lr和 Cr开始谐振，能量从高压侧向

低压侧传递。此阶段 iLr和uCr的时域表达式分别为：

ì
í
î

ïïïï

ïïïï

iLr ( t )=Uo-KU i+ΔUCrM
Z r

sin [ ω r ( t- t0 ) ]
uCr ( t )=Uo-KU i-(Uo-KU i+ΔUCrM ) cos [ ω r ( t- t0 ) ]

（4）
2）阶段 2［t1，t2）：LC续流阶段。t1时刻 S9关断、S6

保持导通。由于 iLr不能突变，S10的体二极管 D10导
通，实现LC谐振续流。本阶段 iLr不断下降。

3）阶段 3［t2，t4］：截止及死区阶段。t2时刻 iLr下
降到 0。t3时刻，S2、S6实现零电流关断。本阶段由电

容Ci向负载供电。

1.3.3　充电高电压增益模式

当Ui较高时，切换到充电高增益（charging high 
gain，CHG）模式， fs = fr。其关键波形如附录 A 图 A6
所示，高压侧开关管均参与工作，S7和 S8采用 PWM，

导通占空比Dch = 2（t1 - t0）/ Ts；S9和 S10固定占空比DT
略小于0.5；S5和S6采用PWM，导通占空比为DT - Dch。

图3　DHG模式的主要波形

Fig.3　Main waveforms of DHG mode

图2　DMG模式的主要波形

Fig.2　Main waveforms of DMG mode
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低压侧 S2、S3和 S1、S4分别在 S8、S7关断后动作，

S6、S5分别在 S8、S7欲关断前动作，其工作等效电路如
附录A图A7所示，各阶段具体过程如下。

1）阶段 1［t0，t1）：Boost储能阶段。t0时刻 S9和 S8
导通，Uo 给 Lr 充电，iLr 线性上升。 t1 时刻，iLr 的表达
式为：

iLr ( t1 )=UoDch2 fsL r
（5）

本阶段给 Lr储能，低压侧通过电容 Ci提供能量
给负载Ri供电。

2）阶段 2［t1，t2）：LC 谐振阶段。t1时刻 S8关断，
S6 迅速导通，S9 保持导通，电容电压达到反向极值 
-ΔUCrM。Uo给 LC 谐振腔供电，电路处于 LC 谐振状
态。本阶段 uCr快速下降至 0再反向，iLr不断下降，至
t2 时刻接近为 0。此阶段 iLr 和 uCr 的时域表达式分
别为：

ì

í

î

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

iLr ( t )=UoDch2fsL r
cos [ ω r ( t- t1 ) ]+

            Uo-KU i+ΔUCrM
Z r

sin [ ω r ( t- t1 ) ]
uCr ( t )=Uo-KU i+ω rib sin [ ω r ( t- t1 ) ]-
              (Uo-KU i+ΔUCrM ) cos [ ω r ( t- t1 ) ]

（6）

3）阶段3［t2，t3］：死区阶段。t2时刻S2、S3、S6、S9实
现零电流关断，电容Ci给负载Ri供电。本阶段作用
时间很短。

Boost桥臂采用二极管和 MOSFET串联结构，相
较于文献［27］提出的 IGBT单管结构，可有效降低桥
臂关断时的关断损耗，并防止电流反向流动。

2 电压增益

2.1　DMG模式电压增益GDMG
根据上文对 DMG 模式的分析，定义 DMG 模式

输出电压增益GDMG为：

GDMG= Uo
KU i

（7）
经化简得到：

GDMG= πωn [1-cos (πDm ) ]
4Q [1+cos (πDm ) ]+πωn [1-cos (πDm ) ]（8）

当 ωn = 1 时，可得到电压增益特性曲线见图 4。
由图可知，DMG 模式下，0 ≤ GDMG ≤ 1，GDMG随Dm增大
而递增，GDMG随着Q值增大而递减，特别是在Dm处在
中间区段时，GDMG随Q值波动较大。
2.2　DHG模式电压增益GDHG

DHG 模式本质上等同于高压侧 Lr储能加上 LC
谐振，因此其电压增益与 Lr储能作用时间占空比Dh
有关，DHG模式电压增益GDHG同式（7），经推导可得：

GDHG= πQ + -2 cos2 (πDh )+πQ+2
[1+cos (πDh ) ] πQ （9）

可以得到电压增益特性曲线见图 5。由图可
知：DHG 模式下，增益 GDHG > 1；GDHG 随 Dh 增大而变
大；在Dh相同时，GDHG随Q值增大而减小；而Q值增
大时，为使GDHG不变，需增大Dh。

2.3　CLG模式电压增益GCLG
CLG模式工作在 PFM模式，定义 CLG模式电压

增益GCLG为：
GCLG=KU i /Uo （10）

经计算，GCLG可表示为：

GCLG= 1
2 1+Q2 (ωn-1/ωn )2

（11）
可以得到电压增益特性曲线见附录 A 图 A8。

由图可知，在谐振频率 fn 处GCLG最大，偏离 fn 越远且
Q值增加都使得GCLG变小。
2.4　CMG模式电压增益GCMG

CMG 模式本质是一个固定频率移相的 LLC 变
换器，其电压增益 GCMG与 DMG 模式公式相同，用移
相占空比Dcm替代Dm即可，增益特性同GDMG。
2.5　CHG模式电压增益GCHG

CHG模式等同于高压侧一个Boost电路加上LC
谐振变换器，因此其电压增益与Boost储能时间的占
空比Dch有关，推导如下。

在 iLr的正半周期，iLr的平均值等于高压侧输入
电流的平均值 Io，可表示为：

Io=2 fs∫
t0

t2
iLr ( t )dt=

      2 fs∫
t0

t1
iLr ( t )dt+2 fs∫

t1

t2
iLr ( t )dt=D2chUo4 fsL r

+ I i
K （12）

忽略功率损耗，低压侧输入电流平均值 Ii也可

图4　DMG模式电压增益曲线

Fig.4　Voltage gain curves of DMG mode

图5　DHG模式电压增益曲线

Fig.5　Voltage gain curves of DHG mode
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表示为：

I i= P in
Uo

= Po
Uo

= U 2i
UoR i

（13）
式中：Pin为低压侧输入功率；Po为高压侧输出功率。

联合式（12）、（13）可以得到：

GCHG= 1
2 + 1

4 4+(D2chπ3 )/ (Qfn ) （14）
根据式（14），令 fn = 1，可以得到电压增益特性

曲线见附录 A 图 A9。可以看出，随着Dch增大，GCHG
最大值也不断增加，并且能够在较大Q值下保持较
好的线性调节能力。

3 控制策略

本文所提变换器通过电流环和电压环双环控制
实现稳定的输出，以充电模式为例，其控制框图
见图6。

对Ui和 Ii实时采样，并分别与其指令值Uref和 Iref
进行比较，产生的误差信号经过比例积分（propor⁃
tional integral，PI）控制器得到电压控制信号 u_con和
电流控制信号 i_con，经模式选择得到最终的控制信号
ucon，当Ui接近于Uref时，选择进入电压环控制。设定
3 种模式的工作区间为：① CHG 模式，ucon∈（UH，
Umax）；②CMG 模式，ucon∈［UM，UH］；③CLG 模式，ucon∈
（0，UM）。其中，UH、UM为低压侧控制电压阈值，分别
对应充电模式下各工作模式之间的切换界限。当
ucon ≥ UM时，电路工作在 PWM模式，工作频率为谐振
频率 fr，通过调节占空比调整输出电压。当 ucon < UM
时，电路工作在PFM模式，电路采用调节开关频率 fs
工作。电路工作在放电模式时也类似，不再赘述。

4 所提变换器的设计

本文设计了一个双向 DC-DC变换器，该变换器
可对 7~10节额定电压为 12 V的蓄电池充放电，其放
电电压为 40~120 V，充电电压为 40~120 V，具体设
计参数见附录A表A1。
4.1　正反向电压增益

假设实际需求双向 DC-DC 变换器最大放电增

益为GF，最大充电增益为GR，当主变压器变比K1 = 1
时双向 DC-DC变换器能达到的最大正向增益为G1，
最大反向增益为G2，则设计的双向 DC-DC变换器的
变比K须满足以下条件：

GF
G1

≤K≤ G2
GR

（15）
要使电路能达到实际需求，则K值应有解，所以

电路增益应满足：
GFGR≤G1G2 （16）

根据表 A1 得到 GF = 4，GR = 0.65。代入式（16），
得G1G2 ≥ 2.6。

而根据图 5和图 A9，本文所提电路只要选择合
适的参数，就能较容易满足该双向增益条件。

此处选择GCHG = G1 = 2.05，GDHG = G2 = 1.35。
4.2　变压器匝比设计

选择好 GCHG 和 GDHG 后，代入式（15）中，可得
1.95 ≤ K ≤ 2.07，为便于实物制作，设计K = 2。

将 0.7GCHG设为额定增益Go，则在实际工作增益
小于 Go 时是中增益模式，大于 Go 时切换成高增益
模式。

定义额定增益下的品质因数Qo = 0.4。
4.3　谐振参数设计

根据 fr和Qo来设计Lr和Cr，有：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

L r= 8U 2i G 2oQoπ2ωsP i

C r= π2P i8U 2i G 2o ωsQo

（17）

式中：Pi为额定功率；角频率ωs=2π fs。
将各参数代入式（17）可得：Lr = 15.8 μH，Cr = 

160 nF。
5 实验分析

为验证所提双向 DC-DC变换器，制作了一台实
验样机进行测试，其额定充放电功率为 750 W，母线
侧额定电压为 200 V，电池侧额定电压为 94 V（工作
范围 40~120 V），工作频率为 100 kHz，变压器T高压

图6　所提变换器控制框图

Fig.6　Control block diagram of proposed converter
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侧电感为 300 μH（漏感为 2.6 μH），低压侧电感为
75 μH（漏感为 0.6 μH）。实物照片和实验平台见附
录A图A10，主要的实验元件参数见附录A表A2。
5.1　放电模式工作关键波形

本文设计的双向 DC-DC 变换器放电工作范围
为输入电压40~120 V、输出电压200 V。

图 7为DMG模式下Ui = 115 V，Dm = 0.7，Ro = 51 Ω
时，Uo = 200 V 的关键波形。从图 7 中可知，开关管
S1、S4导通时，电感和电容进行谐振，电流呈正弦波
形。S1关断后，电流迅速下降。S1、S4导通时起始电
流近似为 0，能够实现零电流开通。S4关断时两端电
压为0，实现了零电流关断。

图8为DHG模式下Ui = 84 V，Dh = 0.18，Ro = 53.8 Ω
时，Uo = 200 V的关键波形。从图 8中可知，S1、S4、S5、
S9导通时，电感线性储能；S9关断后，D10导通，进入谐
振阶段。从图 8（c）中可看出，S5、S9导通时起始电流
近似为 0，能够实现零电流开通。S5关断时两端电压
为0，实现了零电流关断。
5.2　充电工作关键波形

本文设计的双向 DC-DC 变换器充电工作高压
侧输入电压200 V，低压侧输出电压40~120 V。

CLG 模式下Uo = 200 V， fs = 120 kHz，Ri = 6.6 Ω，
Ui = 46 V时的关键波形见附录A图A11。由图可知，
S5、S6关断时，开关管均存在一定导通电流，电路存
在一定的环流功率损耗。

CMG 模式下Uo = 200 V，Dcm = 0.8，Ri = 9.8 Ω，Ui = 
84 V的关键波形见附录 A图 A12。S6、S9开通时，Lr、
Cr进行谐振。其软开关原理与DMG模式相同，S6、S9
实现零电流开通，S6关实现零电流关断。

CHG 模式下Uo = 200 V，Dch = 0.18，Ri = 20 Ω，Ui = 

127 V的关键波形见附录A图A13。由图可知，S8、S9
导通时，Lr电流线性上升，S8关断后，S6导通，电路进

行谐振。此过程中，S8、S9实现零电流开通，S6、S9关
实现零电流关断。从图A13（c）中可知，Boost桥臂 S8
（S7）的关断应力为470 V。

5.3　工作效率

图 9 为双向 DC-DC 变换器充放电工作时不同

模式的工作效率曲线，测试条件为充电模式时高压

侧输入 200 V，放电模式时高压侧输出 200 V。可以

看出，放电模式下，Ui = 105 V 时，额定功率处最高

效率可达 95.3 %。而输出功率为 300 W 时，效率为

93.0 %，偏离额定功率越远，效率越低。DHG模式下，

Ui = 94 V时，额定功率附近最高效率可达 94.6 %，输

图8　DHG模式下200 V输出关键波形

Fig.8　Key waveforms with 200 V output in

DHG mode

图7　DMG模式下200 V输出关键波形

Fig.7　Key waveforms with 200 V output in

DMG mode

图9　不同模式的效率曲线

Fig.9　Efficiency curves in different modes
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出功率为 300 W时，效率降为 92.5 %。充电工作时，
CMG、CLG 模式的整体效率要高于 CHG 模式，这是
由于 CMG、CLG 模式只工作在谐振模式，开关工作
于软开关状态，效率高。CMG 模式下，在额定输出
电压和功率下，工作效率可达 95.4 %。CLG 模式适
合Ui ≤ 48 V、负荷不大的场所，负荷大于 350 W 时效
率下降较快。CHG 模式适合Ui ≥ 96 V 的场合，最高
效率可达94.4%。

此外，将本文所提出的变换器与部分文献中的
拓扑进行了比较，比较结果见附录A表A3。对比结
果表明，该变换器在较窄的频率范围内具有较宽的
电压增益，可以满足电池在较宽范围内高效率的充
放电。

6 结论

本文提出了一种适合宽范围输出的双向DC-DC
变换器，该变换器电池放电功率传输有 2 种电压增
益模式，电池充电功率传输有 3种电压增益模式，具
体有以下几个优点：

1）采用定频 PWM 与 PFM 相结合，以 PWM 工作
模式为主，磁性器件设计简单；

2）Boost桥臂的引入增加了电路工作的灵活性，
使得电路在宽增益范围内拥有较高的工作效率；

3）全负载范围内均实现了软开关，降低了开关
损耗，提升了变换器的效率。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。
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Bidirectional Buck-Boost DC-DC converter with five bridge arms
Yuan　Yisheng，Liu　Wei

（School of Electrical and Automation Engineering，East China Jiaotong University，Nanchang 330013，China）
Abstract：In order to enhance the operational efficiency of bidirectional DC-DC converter under wide battery 
voltage，a bidirectional DC-DC converter capable of Buck-Boost conversion is proposed. The structure of the 
converter only adds a set of Boost bridge arms to the traditional LLC resonant bidirectional DC-DC conver-
ter. Through the proposed modulation method，multiple operating modes are formed，the voltage gain range is 
expanded，the operating range of switching frequency is reduced，and the design of magnetic components is 
simplified. Through the pulse width modulation-pulse frequency modulation（PWM-PFM） method，the converter 
can operate in medium and high voltage gain modes when the battery is discharged，and operate in low，
medium and high voltage gain modes when the battery is charged. In all above modes，the soft switching 
state within the full load range can be achieved. The operational principles of each mode and the deriva⁃
tion of the gain formula are provided. The design and control method of the converter is provided for the 
application of battery charging and discharging with 40-120 V voltage，and an experimental prototype based 
on the corresponding parameters is built. Experimental results verify the effectiveness and correctness of 
the proposed converter analysis.
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