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摘要：为充分利用双有源桥DC-DC变换器的容量，减小无功功率，提升工作效率，提出一种基于变换器移相控

制统一模型的基波环流优化控制策略。通过引入基波移相比对变换器的所有移相控制方式进行统一描述，

并采用傅里叶分解法建立全桥交流电压及电感电流的统一模型。该统一模型降低了多控制变量下变换器多

模态分析的复杂性，适用于不同移相控制的所有工作模式，具有普适性。基于频域分析法和功率因数角，构

建变换器传输功率及无功功率的统一数学模型。在此基础上，提出考虑无功基波分量的环流优化控制策略，

并对传导损耗进行建模与分析。该策略简单有效，能够很好地减小变换器无功功率和改善系统效率，更有利

于工程实际的应用。搭建了实验平台，对比了所提基波环流优化控制策略与传统移相控制方式下变换器的

功率因数及变换效率，仿真和实验结果验证了理论分析的正确性和所提控制策略的可行性。
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0 引言

分布式电源及储能具有供电可靠性高、接入系
统方便等优点，成为能源互联网建设的重点，但其需
要通过功率转换系统才能接入电网［1⁃2］。双有源桥

（dual active bridge，DAB）DC-DC 变换器作为功率转
换系统的关键单元［2］，因具有电气隔离、功率双流
向、软开关易实现等优点，被广泛应用于车网互联

（vehicle-to-grid，V2G）、分布式电源、不间断供电系
统、能源互联网等技术领域［3⁃4］。

DAB 变换器控制以移相控制方式为主。移相控
制又包括单移相（single phase shift，SPS）、扩展移相

（extended phase shift，EPS）、双 移 相（dual phase 
shift，DPS）、三移相（triple phase shift，TPS）控制［5］。
针对上述 4 种移相控制方式，不少文献对变换器采
用分段线性方法、瞬时功率积分等时域分析方法进
行建模，并对相关目标进行分析和优化［6］。文献［7］
分别建立 SPS 及 EPS 控制下 DAB 变换器传输功率的
数学模型，分析回流功率产生机理，并提出模型预测

控制和梯度下降算法（model predictive control and 
gradient descent algorithm，MPC-GD）结合的控制策

略对其优化；文献［8］使用时域建模方法分析了 DPS
控制下 DAB 变换器软开关约束及功率特性，分别

对电流应力及回流功率进行优化；文献［9］针对 DPS
控制下变换器的电流应力和回流功率问题，建立二

者的时域权重优化函数，并提出动态矩阵控制的电

压预测控制方法来改善动态响应；文献［10］通过建

立 DAB 变换器统一的三移相控制模型，采用 KKT
（Karush-Kuhn-Tucker）条件对电流应力进行优化，提

高变换器效率；文献［11］给出 TPS 控制下 DAB 变换

器无功电流及功率和功率因数的统一时域定义，提出

全局功率因数优化移相调制策略，但模型较为复杂。

上述文献的建模或优化均在时域内进行分段分

析，分别讨论负载、电压转换比等不同条件下的详细

运行模式。随着控制自由度的提高，模型的时域分

段较多且表达式复杂，加大了最优运行点确定及控

制器数字化实现的难度［12］。针对这类问题，构建适

用于不同移相控制方式的统一模型尤为必要。傅里

叶分解方法可将复杂的时域分析问题转化为频域分

析问题，极大地简化了时域分析的计算过程。文献

［13］采用广义傅里叶分解方法建立 DAB 变换器全

阶连续时间平均模型进行动态分析，准确预测小信

号频率响应；文献［14］采用傅里叶分解方法将 DAB
变换器的动态方程转换为稳态相量形式，推导出适

用 3 种移相控制的统一复功率模型，得到变换器功

率分区。上述文献只是给出开关函数的傅里叶级
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数，分别建立广义平均模型和统一相量模型，但未建

立电压、电流及功率的统一模型，没有对无功功率进

行优化。无功功率的存在会增大 DAB 变换器的容

量，产生功率损耗，降低工作效率［15］。

为解决 DAB 变换器在不同移相控制下，在时域

中采用分段线性等传统分析方法建立的数学模型复

杂的问题，本文基于傅里叶分解方法建立了变换器

的移相控制统一模型［16］，给出电压及电流统一表达

式。在此基础上，基于频域分析法和功率因数角，构

建了变换器的传输功率及无功功率统一数学模型，

并提出了基波环流优化控制策略，然后对传导损耗

进行了建模与分析。相比而言，本文是通过引入交

流电压基波移相比构建的统一模型，物理意义明确，

降低了多控制变量下变换器多模态分析的复杂性，

具有普适性；所提控制策略简单有效，能够有效地减

小变换器无功功率和提高效率，有利于工程实际的

应用。最后通过实验验证了理论分析的正确性和所

提控制策略的可行性。

1 DAB变换器移相控制统一模型

图 1 为 DAB 变换器典型主电路拓扑结构，主要

由一个变比为 n∶1 的高频隔离变压器 T 和两侧的全

桥（H1 和 H2）组成，H1 桥通过串联辅助电感 L 接到变

压器一次侧。图中：S1 — S4、Q1 — Q4 分别为 H1、H2 桥

的功率开关管；VD1 — VD8为续流二极管；Vin、Vo分别

为一次侧输入电压、二次侧输出电压；Cin、Co 分别为

一、二次侧支撑电容；vL（t）、iL（t）分别为辅助电感的

电压和电流，并以图 1 中箭头所示方向为 iL（t）的正

方 向 ；vH1（t）、vH2（t）分 别 为 H1、H2 桥 交 流 侧 电 压 ，

v′H2 ( t )=nvH2（t）；RL 为负载等效电阻；Io 为流经负载电

阻的电流。由于变压器两侧为两电平或三电平方波

交流电压，可用 2 个方波交流电源 vH1（t）、v′H2 ( t ) 与电

感的串联将 DAB 变换器主电路简化为附录 A 图 A1
（a）所示的等效电路，又由傅里叶分解及叠加原理可

将图 A1（a）简化结构的 k 阶分量等效为图 A1（b）所

示的电路结构。

1.1　移相控制统一描述

移相控制是让 H 桥的上下桥臂开关管触发脉冲

反相，各自导通 180°，而对角桥臂开关管之间引入一

个内移相角，H1 桥和 H2 桥对应位置开关管之间引入

一个外移相角。如附录 A 图 A2 所示，本文定义 H1桥

超前 H2 桥为功率传输的正方向，以开关管 S1 的触发

脉冲为参考零相位，定义 D1、D12、D2 分别为开关管

S3、Q1、Q3 相对于 S1 之间的移相比，对应的范围分别

为 0≤D1≤1、0≤D2≤1、-1≤D12≤1。 由 附 录 A 图 A2 可

知，D1、D2 分别为交流电压 vH1（t）、vH2（t）的占空比，

因此 SPS、EPS、DPS、TPS 控制均可采用电压占空比

进行统一描述，此处引入方波交流电压的基波分量

vH1（1）（t）、vH2（1）（t）的移相比 Df，其范围为-1≤Df≤1。定

义 DAB 变换器的电压变换比 q=（nVo）/Vin，当 q>1 时

变换器工作在 Boost 模式，当 q=1 时变换器工作在

Match 模式，当 0<q<1 时变换器工作在 Buck 模式。

本文对 DAB 变换器工作在 Buck 模式、正向功率传输

的情况（即 0<q<1 且 0<D12≤1）进行分析，其他工作情

况的分析类似。

在各种移相控制方式下，D1、D2 及 D12 的大小关

系如下：

1）SPS 控制时，D1=1，D2=1，0<D12≤1。

2）EPS 控制时，0≤D1<1，D2=1，0<D12≤1 或 D1=1，

0≤D2<1，0<D12≤1。

3）DPS 控制时，0≤D1<1，D1=D2，0<D12≤1。

4）TPS 控制时，0≤D1<1，0≤D2<1，D1≠D2，0<D12≤1。

在上述 4 种移相控制方式下，Df 与 D1、D2、D12 之

间的关系为：

D f = D12 + D2 - D12 （1）
1.2　H桥交流侧电压及电感电流统一模型

针对 DAB 变换器开关管开通和关断顺序，定义

H1桥的开关函数 s1 ( t )、H2桥的开关函数 s2 ( t ) 如下：

s1 ( t ) =
ì

í

î

ïïïï

ïïïï

1    t∈[ 0，D1Ths )
0   t∈[ D1Ths，Ths )∪[ (1+ D1 )Ths，Ts ]
-1    t∈[ Ths，(1+ D1 )Ths )

（2）

s2 ( t ) =
ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

1   t∈[ D12Ths，(D2 + D12 )Ths )
0   t∈[ 0，D12Ths )∪[ (D2 + D12 )Ths，
               (1+ D12 )Ths )∪[ (1+ D2 + D12 )Ths，Ts ]
-1    t∈[ (1+ D12 )Ths，(1+ D2 + D12 )Ths )

（3）

式中：Ts为开关周期；Ths=Ts/2。

由式（2）、（3）可得 vH1 ( t )、v′H2 ( t ) 为：

ì
í
î

vH1 ( t ) =V in s1 ( t )
v′H2 ( t ) =nVo s2 ( t ) （4）

根据傅里叶级数，任何周期函数都可以转化为

正弦和余弦函数的和，周期为 Ts 的函数展开为傅里

叶级数的一般表达式见附录 A 式（A1）。由式（A1）、

（A2），vH1 ( t )、v′H2 ( t ) 经过傅里叶分解可得交流电压统

一表达式为：

图1　DAB变换器典型拓扑

Fig.1　Typical topology of DAB converter
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ì

í

î
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ï

vH1 ( t ) = ∑
k =1，3，5，⋯

4V in sin αk cos (kωs t- αk )
kπ

v′H2 ( t ) = ∑
k =1，3，5，⋯

4nVo sin βk cos (kωs t- αk - δk )
kπ

（5）

式中：αk = kD1π/2，βk = kD2π/2，δk = kD fπ；ωs = 2π/Ts 为

交流电压基波分量角频率。
串联辅助电感 L 两端电压 vL ( t ) 的表达式见附录

A 式（A3），电感电流 iL ( t ) 的表达式见附录 A 式（A4），

由于 DAB 变换器电感电流具有周期对称性，并且稳
态下电感在周期 Ts内的平均电流为 0，有：

iL( π
ωs )+ iL (0 ) =0 （6）

结合式（5）、（6）、（A4）可得电感电流 iL ( t ) 为：

iL ( t ) = ∑
k =1，3，5，⋯

2V inTs
k2π2 L

[ sin αk sin (kωs t- αk )-
             q sin βk sin (kωs t- αk - δk ) ] （7）

由式（5）、（7）可知，vH1 ( t )、v′H2 ( t ) 和 iL ( t ) 只有奇

数次倍频分量，其有效值 VH1rms、V ′H2rms 和 ILrms 的表达式
见附录 A 式（A5）。

根据上述分析，附录 A 图 A3 给出了 TPS 控制下
DAB 的 H1桥交流侧电压 vH1 ( t ) 及电感电流 iL ( t ) 部分

分量随时间变化的情况。由图可知，各频次分量叠
加在一起组成的电压和电流波形与传统分段分析方
法得到的波形基本一致，显然，基波分量幅值大于其
他各次分量。

2 DAB变换器传输功率及无功功率特性

在交流环节，电感电流与 H1 桥交流侧电压相位
相同时，功率会由输入侧传递至输出侧，即为传输功
率。但也存相位不同的情况，此时功率会由输出侧
传递至输入侧，这部分能量被称为无功功率或环流
功率。根据上述统一模型，DAB 变换器 H 桥交流侧
电压及电感电流经过傅里叶分解可等效为无数个正
弦交流电源之和的形式，同频交流电源产生有功功
率的同时，会因为负载性质、电源频率不同等产生
无功功率。
2.1　传输功率统一表达式

根据三角函数的正交性，H 桥交流侧电压和电
感电流相同频率的正弦分量作用才会产生有功功
率，则 DAB 变换器在一个开关周期内的平均传输功
率为各同阶电压与电流分量作用产生的有功功率
之和。

有功功率 P 与电压 U、电流 I 及相位 φ 的关系为：
P = UI cos φ （8）

通过三角函数辅助角公式可得附录 B 式（B1），
结合式（7），可将电感电流 iL ( t ) 改写为：

iL ( t ) = ∑
k =1，3，5，⋯

2V inTs
k2π2 L

a2
k + b2

k sin (kωs t- αk + φk ) （9）

式中：φk=arctan (bk /ak )，ak与 bk如附录 B 式（B2）所示。
由式（8）、（9）可得 H1 桥交流侧电压和电感电流

的 k 阶分量产生的有功功率 Pk 为：

Pk = 4V 2inTs a2
k + b2

k sin αk

k3π3 L
cos ( π

2 - φk )=
        4qV 2inTs sin αk sin βk sin δk

k3π3 L
（10）

则 DAB 变换器的平均传输功率表达式为附录 B
式（B3）。

为方便分析，功率基准 PB 取为附录 B 式（B4）。
图 2 给出了 SPS 控制下有功功率的部分分量随着基
波移相角 δ1 的变化情况，各分量均基于式（B4）标幺
化。图中：P*为总的有功功率；P∗

(1)、P∗
(3)、P∗

(5)、P∗
(7) 分别

为有功功率的基波、3 阶、5 阶、7 阶分量。由图可知，
有功功率基波分量与总的有功功率基本保持一致，
其幅值远大于其他各阶分量的幅值，并且所有有功
分量均关于 δ1=π/2 对称，这与有功功率的传统时域
分段分析结果一致。因此，可用基波分量来表示有
功功率，误差可以忽略不计。

2.2　无功功率统一表达式
H1桥交流侧电压和电感电流都是由基波正弦分

量与无限阶正弦分量合成的非正弦波，其中电压和
电流的同频正弦分量会因为相位差而产生无功功
率，不同频率正弦分量仅产生无功功率。

无功功率 Q与电压 U、电流 I及相位 φ的关系为：
Q = UI sin φ （11）

由式（5）、（9）、（11），可得 H1 桥交流侧电压和电
感电流的 k 阶分量产生的无功功率 Qk 为：

Qk = 4V 2inTs a2
k + b2

k sin αk

k3π3 L
sin ( π

2 - φk )=
        4V 2inTs sin αk

k3π3 L
(sin αk - q sin βk cos δk ) （12）

H1 桥交流侧电压和电感电流不同频率的正弦
分量作用仅产生无功功率，大小为二者有效值之
积，有：

Qm ≠ k = VH1rms(m ) ILrms(k ) = 4V 2inTs sin αm

mk2π3 L
[ sin2 αk +

            (q sin βk )2 - 2q sin αk sin βk cos δk ]1
2 （13）

图2　SPS控制下有功功率分解

Fig.2　Active power decomposition under SPS control
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式中：Qm ≠ k 为 H1 桥交流侧电压的 m 阶分量和电感电

流的 k 阶分量产生的无功功率；VH1rms(m ) 为 H1 桥交流
侧电压 m 阶分量的有效值；ILrms(k ) 为电感电流 k 阶分
量的有效值。

DAB 变换器的视在功率 S 表达式见附录 B 式
（B5）。可知，当 DAB 变换器传输的平均功率一定
时，无功功率会导致视在功率和电流有效值的增加，
进而导致设备和线路容量增大，损耗也将增大，进
而降低系统效率。Q 可定义为附录 B 式（B6）。

图 3 给出了 SPS 控制下无功功率部分分量随基
波移相角 δ1 的变化曲线，各分量均基于式（B4）标幺
化。图中：Q*为总的无功功率；Q∗

(1)、Q∗
(3) 分别为无功

功率的基波、3 阶分量；Q∗
(31)、Q∗

(51) 分别为基波电流与 3
阶、5 阶电压结合产生的无功分量；Q∗

(13) 为基波电压

与 3 阶电流结合产生的无功分量。由图可知，在［0，
π］范围内，Q∗

(1)、Q∗
(4r + 1，1) 等基波电流引起的无功分量

随着 δ1 的增大而增大，而 Q∗
(31)、Q∗

(4r+3，1) 等基波电流引

起的无功分量随着 δ1 的增大而反向增大，其中 r=1，
2，…。基波无功功率与总的无功功率基本保持一
致，基波分量的幅值远大于其他各阶分量幅值。

2.3　环流特性统一描述
根据 2.2 节对 DAB 变换器无功功率的分析，引

入全局功率因数 λ 对环流特性进行表达，即：

λ = P
S （14）

由式（14）可知，DAB 变换器传输恒定的有功功
率，功率因数越大，则无功功率越小，变换器全局功
率因数越大，传输效率越高。附录 B 图 B1 给出了在
4 种移相控制下变换器功率因数随着基波移相角 δ1
以及 α1（β1）的变化曲线，其中 δ1∈［0，π/2］。由图可
知：功率因数随着 δ1的增加先增大后减小；多重移相
控制下变换器功率因数随移相角 α1（β1）按正弦规律
变化。

DAB 变换器在 SPS 控制下，基波移相角 δ1 只能
控制传输功率的大小，一旦 δ1确定，变换器功率因数
随 之 确 定 ，无 法 用 其 寻 找 最 优 功 率 运 行 点（δ1，α1

（β1），λmax），其中 λmax 为全局功率因数最大值。而
EPS、DPS 或 TPS 控制增加了 1~2 个内移相角，控制
自由度增加，δ1用来调节变换器传输功率，将增加的

移相角 α1 或 β1 用来减小无功功率，从而提高功率因
数和效率。由附录 B 图 B1 可知，相比 SPS 控制，在一
定范围内，对于相同的 δ1，多重移相控制的功率因数
更高，且各自存在 1 个最优运行点，因此在多重移相
控制中如何调节 α1 或 β1 使得变换器功率因数达到
最大成为研究目标。

3 基波环流优化控制策略

相 比 SPS 控 制 ，另 外 3 种 移 相 控 制 可 以 减 小
DAB 变换器的无功功率，进而提高变换器的功率因
数和效率。但由式（10）、（12）、（13）可知，有功功率
P 和视在功率 S 均包含无限阶分量，很难对其进行全
面解析求解。虽然采用传统分段线性化方法可以建
立变换器全局优化模型来获得最优解，但因控制变
量太多，所建立的模型复杂，不便于实际工程应用。
根据图 2、3，有功功率和无功功率的基波分量幅值
最大，分别与总有功功率和无功功率保持一致，因此
本章以消除环流基波分量为目标提出一种适用于工
程实际的基波无功最优控制策略。
3.1　基波环流优化模型

由式（10）、（B5）可得，有功功率基波分量 P1 及
视在功率基波分量 S1分别为：

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

P1 = 4qV 2inTs sin α1 sin β1 sin δ1π3 L

S1 = VH1(1) IL (1) = 4V 2inTsπ3 L
[ (sin α1 - q sin β1 cos δ1 )2 +

        (q sin β1 sin δ1 )2 ]1
2

（15）

则定义基波功率因数 λ1为：

λ1 = P1
S1

= q sin β1 sin δ1
(sin α1 - q sin β1 cos δ1 )2 +(q sin β1 sin δ1 )2

（16）
当 基 波 功 率 因 数 最 大 值 λ1max=1 时 ，由 式（16）

可得：
sin α1 - q sin β1 cos δ1 = 0 （17）

将式（17）代入式（12）可得 Q1=0，无功功率基波
分量得以消除。基波移相角 δ1的大小取决于变换器
传输的有功功率，由于图 B1 功率因数峰值处的 δ1通
常较小，因此变换器额定工况下的 δ1 通常设计得较
小，则 cos δ1 ≈ 1，式（17）可近似为：

sin α1 - q sin β1 ≈ 0 （18）
由式（12）可知，无功功率基波分量 Q1 与电压基

波幅值差有关。根据式（10），有功功率基波分量 P1
可表示为：

P1 =
ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

4q2V 2inTs sin2 β1 sin δ1π3 L
≤ 4q2V 2inTs sin δ1π3 L

    0 < q ≤ 1
4V 2inTs sin2 α1 sin δ1π3 L

≤ 4V 2inTs sin δ1π3 L
   q > 1

（19）

图3　SPS控制下无功功率分解

Fig.3　Reactive power decomposition under SPS control
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根据式（19），在 DAB 变换器传输功率恒定时，

为减小基波移相角 δ1，应使 sin α1 和 sin β1 尽可能大，

则有：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

α1 = arcsin q，  β1 = π
2     0 < q ≤ 1

α1 = π
2 ，  β1 = arcsin 1

q     q > 1
（20）

由式（1）、（20）可以得到基波环流优化控制策

略（fundamental-wave optimization control strategy，

FOCS）为：

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

D1= 2 arcsin q
π ，  D2=1    0<q≤1

D1=1，  D2= 2 arcsin (1/q )
π     q>1

D12=D f+ D2-D12

（21）

根据上述分析，图 4 给出了 FOCS 与 SPS、EPS、

DPS、TPS 控制的功率因数对比。由图可知，在所有

控制方式中，δ1∈［0，π/2）∪［π/2，π］时，FOCS 下 DAB
变换器具有最大的功率因数。

由图 4 可知，在所提 FOCS 下 DAB 变换器的环流

优于大部分情况下的环流，但该基波环流的优化方

法毕竟不是针对全局环流进行优化，所以并不是全

局最优解，附录 C 图 C1 给出了一种 FOCS 下环流并

非最小的情况。尽管如此，由于全局无功功率包含

无限阶分量，模型复杂，在单片机上的数字化实现困

难，FOCS 是变换器在实际运行中的一种简单有效的

工程优化方法。

3.2　功率损耗分析

DAB 变换器的功率损耗主要由功率开关管和反

并联二极管的功率损耗以及高频变压器的功率损耗

组成。开关管的功率损耗包括暂态损耗和稳态损

耗。暂态损耗包括导通损耗和关断损耗；稳态损耗

包括通态损耗和阻态损耗。为方便分析，因开关管

及二极管的暂态损耗较小而忽略不计，本文只考虑

DAB 变换器开关管和二极管的通态损耗。定义 IS、IQ
分别为流经 H1、H2桥开关管的电流有效值，IS、IQ和 ILrms

的关系见附录 C 式（C1）。由于开关管和二极管之间
的差异不明显，为此假设开关管和二极管的通态电
阻近似相等，一个开关周期内所有开关的传导损耗
Pc为：

Pc = 4Ron1 I 2S + 4Ron2 I 2Q = 2I 2
Lrms ( Ron1 + n2 Ron2 ) （22）

式中：Ronl、Ron2分别为 H1、H2桥开关管的通态电阻。
高频变压器的损耗主要包括绕组铜耗和铁心损

耗两部分。由于辅助电感和变压器串联，二者的铜
损耗可以作为一个整体进行计算。根据式（A5）计
算出的各谐波电流的有效值，利用叠加原理和焦耳
定律，可以计算出总的铜损耗 PCu 如下：

PCu =( RCu_L + RCu_T )I 2
Lrms （23）

式中：RCu_T 和 RCu_L 分别为变压器的绕组电阻和辅助
电感内阻。

高频变压器的铁心损耗非常复杂，与铁心材料、
工作频率、铁心磁通量等有关。本文采用修正的斯坦
梅茨方程（modified Steinmetz equation，MSE）方法计
算变压器铁心损耗。若变压器绕组电阻及其漏电感
很小，则变压器内部的感应电动势近似等于变压器
副边绕组的端电压，即图 1 中的 vH2（t）。为了方便分
析，将图 A2 的时间轴坐标的原点移至时间 t=D12Ths
处，输出直流电压 Vo可近似表示为附录 C 式（C2），铁
心磁通密度在一个开关周期中的变化率 dB/dt 表达
式见附录 C 式（C3），磁通密度的峰值 Bm和峰峰值 ΔB
表达式见附录 C 式（C4）。由式（C3）、（C4）可得 MSE
方法中的等效频率 feq表达式见附录 C 式（C5）。由式

（C5）可得变压器的铁心损耗 Pi为：
P i = PvVT =( K f α -1eq Bβm ) fsVT （24）

式中：Pv =( K f α -1eq Bβm ) fs 为变压器单位体积的铁心损

耗；VT 为变压器的体积；K、α 和 β 为取决于材料性能
的常数。根据式（C3）、（C4）及式（24），Pi 与 D2、Vo 有
关，与电感电流无关。当 Vo 保持不变且 D2 确定时，
铁心损耗保持不变。基于式（22）—（24），DAB 变换
器总的功率损耗 P∑ 可以写成：

P∑ = Pc + PCu + P i （25）
从式（25）可以看出，当 Vo为常数时，DAB 变换器

总的功率损耗由 ILrms和 D2决定。ILrms可以通过附录 C
式（C6）计算得到。

所提出的 FOCS 可以消除无功功率基波分量
Q1。由式（C6）可知，当 DAB 变换器的平均传输功率
P 恒定时，总无功功率 Q 的减小将使得电感电流有
效值 ILrms减小，结合式（25）可知变换器的传导损耗相
应减小。附录 C 图 C2 为不同控制方式下 ILrms 随 P 的
变化情况，可知所提 FOCS 有效地降低了开关和变
压器的通态损耗。

对于软开关分析，实现全零电压开通（zero vol-
tage switching，ZVS）又将导致电流应力的显著增加。
虽然功率开关管的导通损耗会降低到 0，但关断损

图4　不同控制方式下功率因数随有功功率变化曲线

Fig.4　Variation curve of power factor with active

power under different control methods
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耗、通态损耗、磁滞损耗等都会显著增加。因此，本

文选择让开关管工作在自适应软开关模式下，即软

开关模式不受约束。

3.3　基波环流优化控制策略

基于 FOCS 的控制框图见附录 C 图 C3。控制模

型由电压控制器、电流控制器、基波环流优化控制器

以及低通滤波器组成。电压控制器的输出为虚拟电

流参考值；电流控制器的输出为虚拟方波交流电压

的基波分量移相比 Df；基波环流优化控制器根据电

压变换比 q，经过计算得到优化控制下一个周期的

内移相比（D1，D2），用于调节无功功率；Df 与基波环

流优化控制器输出的控制变量进行线性运算，得

到 下 一个开关周期的外移相比 D12，用于调节传输

功率。

4 实验验证

4.1　仿真对比

为了验证理论分析的正确性，本节在 MATLAB／

Simulink 平台搭建 DAB 变换器的 SPS、EPS、DPS、TPS
控制及 FOCS 下的仿真模型进行对比分析，主要电

路参数见附录 D 表 D1。

DAB 变换器在不同控制方式下高频隔离变压器

两侧交流电压及电感电流仿真的理论波形见附录 D
图 D1。5 种控制方式下 Vin=260 V，Vo=150 V，则 vH1、
vH2波形分别是幅值为 260、150 V 的两电平或者三电

平的方波，iL波形为多段折线。由图 D1 可知，变换器

在 SPS 控制下的电感电流峰值最大，在 FOCS 下的电

感电流峰值最小。

4.2　实验分析

为进一步验证所提控制策略的有效性，本节根

据仿真模型，采用型号为 TMS320F28335 的数字信

号处理器作为主控制器，搭建了实验样机，实物照片

如附录 D 图 D2 所示。

图 5 给出了不同控制方式下仿真模型对应的实

验波形。结合图 D1 及图 5 可知，5 种控制方式下，仿

真的理论波形与实验波形基本一致，表明 DAB 变换

器移相控制统一模型具有很好的通用性。由实验波

形可知，变换器在 SPS 控制下的电感电流峰值最大，

达到 8.58 A；在 FOCS 下的电感电流峰值最小 ，为

6.45 A，这说明所提 FOCS 可以有效减小电感电流应

力及其有效值。变换器传输功率一定时，电流有效

值的减小表明无功功率的减小，从而减小了功率损

耗，提高了系统效率，验证了所提 FOCS 的有效性。

不同控制方式下电感电流有效值部分分量理论

值与实验值对比见附录 D 图 D3。由图可知，电流的

理论值与实验值基本一致，主要有由奇数次分量组

成，且基波分量具有最大的幅值。此外，所提 FOCS

下电流有效值明显小于其他 4 种传统移相控制，根
据附录 C 式（C6）可知，FOCS 可以有效减小 DAB 变
换器的无功功率。

不同控制方式下电气量的理论值与实验值对比
见附录 D 表 D2。理论计算时，阶数 k 取得足够大。
由表可知，理论值与实验值基本一致，最大误差小于
5 %，验证了所建立的变换器移相控制统一模型可以
满足实际工程分析需要的精度。

图 6 给出了不同控制方式下功率因数 λ 和效率
η 随传输功率变化的实验结果。从图 6（b）可以看
出，在轻载条件下，采用 SPS 控制的效率从 91.2 % 提
高到 92.5 %，随着传输功率的增加，在 P=650 W 工况
下，采用 FOCS 的效率高达 95 %。对于不同的传输

图5　不同控制方式下交流电压及电感电流的实验波形

Fig.5　Experimental waveforms of AC voltage and

inductance current under different control methods
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功率，FOCS 均具有最高功率因数和效率，明显改善
了 DAB 运行状况，实验结果与理论分析具有良好一
致性。

5 结论

本文针对 DAB 变换器工作在 Buck 模式、正向功
率传输的情况，对 SPS、EPS、DPS、TPS 这 4 种移相控
制方式进行统一描述，建立了基于傅里叶分解的变
换器移相控制下电压、电流及功率统一模型。在此
基础上，提出了适用于工程实际的 FOCS，并分析了
其对 DAB 变换器功率损耗的影响。理论分析和实
验结果表明：

1）通过引入基波移相比，基于傅里叶分解方法
构建的移相控制统一模型适用于变换器的不同控制
方式及各种工作模态，物理意义明确，避免了传统时
域分析方法的复杂性，便于控制策略在单片机上的
数字化实现；

2）DAB 变换器传输恒定的有功功率时，FOCS 可
以消除环流的基波分量，这将减小电感电流有效值，
从而减小变换器的通态损耗；

3）相比 4 种传统移相控制方式，所提 FOCS 适用
于变换器的升压、降压及匹配模式，可有效提高功率
因数和效率，虽仅考虑基波，但考虑全局模型复杂，
该策略为一种简单有效的工程优化方法。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。
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Fundamental-wave optimal control strategy of circulation of DAB DC-DC converter 
based on unified model of phase shift control

ZENG　Jinhui1，ZHANG　Changwei1，CAO　Bin2，YU　Xueping1，LAN　Zheng1，ZOU　Bin1，
WANG　Ting3，CAO　Yang3

（1. College of Electrical and Information Engineering，Hunan University of Technology，Zhuzhou 412007，China；

2. State Grid Changsha Power Supply Company，Changsha 410118，China；

3. Zhuzhou National Engineering Research Center of Converters Co.，Ltd.，Zhuzhou 412007，China）
Abstract：For making full use of the capacity of dual active bridge（DAB） DC-DC converters，reducing reac⁃
tive power and improving working efficiency，a fundamental-wave optimal control strategy of circulation 
based on the unified model of phase shift control for the converter is proposed. All phase shift control 
modes of the converter are described uniformly by introducing fundamental phase shift ratio，and the unified 
model of AC voltage of full bridges and inductance current is established by using Fourier decomposition. 
The unified model reduces the complexity of multi-mode analysis of converters under multivariate control，
and is suitable for all operating modes under different phase shift control with the universality. Based on 
frequency domain analysis and power factor angle，a unified mathematical model of converter transmission 
power and reactive power is built. On this basis，an optimal control strategy considering the fundamental-
wave component of reactive power is proposed，and the conduction loss is modeled and analyzed. This strategy 
is simple and effective to reduce reactive power of the converter and improve system efficiency commen-

dably，which is more conducive to the practical application of the project. An experimental platform is built 
to compare the power factor and conversion efficiency of the converter under the proposed fundamental-wave 
optimal control strategy and the conventional phase shift control modes. The simulative and experimental 
results verify the correctness of the theoretical analysis and the feasibility of the proposed control strategy.
Key words：dual active bridge；DC-DC converters；unified model；fundamental-wave optimization；power factor；
transmission efficiency
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附录 A

（a）方波交流电源等效电路（b）正弦交流电源等效电路

图 A1 DAB 变换器等效电路

Fig.A1 Equivalent circuit of DAB converter

图 A2 移相控制的统一运行波形

Fig.A2 Unified operating waveforms of phase shift control

（a）H1桥交流电压分解（b）电感电流分解

图 A3 TPS 控制下电气量的分解

Fig.A3 Decomposition of electrical quantities under TPS control
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附录 B
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图 B1 不同控制方式下功率因数随δ1及α1(β1)的变化特性

Fig.B1 Variation characteristics of power factor with δ1 and α1(β1) under different control modes

附录 C
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式中：N2 为变压器副边绕组匝数；Ae为铁心的有效截面积；B为铁心磁通密度。
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图 C1 FOCS 下 DAB 变换器环流非最优的特殊情况

Fig.B2 Special case of non-optimal circulation of DAB converter under FOCS

图 C2 不同控制方式下 *
rmsLI 随有功功率变化曲线

Fig.B3 Variation curve of *
rmsLI with active power under different control modes

图 C3 基于 FOCS 的控制框图

Fig.C3 Control block diagram based on FOCS
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附录 D
表 D1 DAB 变换器实验参数

Table D1 Experimental parameters of DAB converter

参数 数值

输入电压 Vin/V 260

输出电压 Vo/V 150

输入侧支撑电容 Cin/µF 4400

输出侧支撑电容 Co/µF 500

串联电感 L/µH 200

开关频率 fs/kHz

变压器变比 n

负载等效电阻 RL/Ω

电压控制器

电流控制器

20

1.1

50

kPv=0.002，kIv=0.5

kPc=10 -5，kIc=103

(a) SPS 控制，D1=1，D12=0.12，D2=1 (b)EPS 控制，D1=0.8，D12=0.001，D2=1

(c) DPS 控制，D1=0.8，D12=0.12，D2=0.8 (d) TPS 控制，D1=0.8，D12=0.17，D2=0.7

(e) FOCS, D1=0.437，D12=-0.08，D2=1

图 D1 不同控制方式下交流电压及电感电流的仿真波形

Fig.D1 Simulative waveforms of AC voltage and inductor current under different control modes

图 D2 实验样机

Fig.D2 Experimental prototype
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图 D3 不同控制方式下电流有效值部分分量幅值频谱对比

Fig.D3 Spectrum comparison of partial component amplitude of current RSM under different control modes

表 D2 不同控制方式电气量理论值与实验值对比

Table D2 Comparison between theoretical and experimental values of electrical quantities under different control modes

控制方式
理论值 实验值

最大误差 /%
SPS EPS DPS TPS SPS EPS DPS TPS

VH1rms/V 260 260 247 247 260 260 247 247 0

ILrms/A 4.72 3.6 3.47 4.7 4.75 3.73 3.62 4.83 3.61

P/W 990.8 730.6 697.6 894.6 996.8 754.9 719.2 919.3 2.76

S/(V·A) 1 227.2 936 857.1 1 160.9 1 235 969.8 894.1 1 193 4.32


