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摘要:单相电力电子变压器(ＰＥＴ)隔离级传输二次脉动功率较少且不可控ꎬ使其直流侧出现较大幅度的二次

纹波电压ꎬ将影响系统供电质量以及供电可靠性ꎮ 在传统双主动桥(ＤＡＢ)降阶等效模型中加入开关电阻、变
压器磁化电感和铜耗电阻ꎬ提升了二次脉动功率传输的准确性ꎻ在 ＤＡＢ 控制中ꎬ电流内环采用比例 积分 谐

振(ＰＩＲ)控制ꎬ并引入低压直流侧二次纹波电流前馈ꎬ使高低压直流侧二次脉动功率向负载侧稳定传输ꎬ高

低压直流侧二次纹波电压幅值显著减小ꎻ为加快控制器动态响应速度ꎬ对控制器关键参数进行优化设计ꎬ最
后通过仿真和实验验证了所提方法的有效性ꎮ
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０　 引言

随着电气设备向小型化、轻型化方向发展ꎬ传统
电力变压器已经不能满足社会发展需求ꎬ三级式电
力电子变压器因具有体积小、重量轻、空载损耗小、
功率密度高等优点出现在人们生活中[１]ꎮ 由于单相
交流输入交流输出系统变流器的固有特性ꎬ系统整
流级和逆变级直流侧电容中不可避免地包含二次脉
动功率ꎬ进而产生二次纹波电压ꎬ影响系统供电质量
以及可靠性[２]ꎮ 为抑制二次纹波电压ꎬ传统方法是
增大直流侧支撑电容ꎮ 该方法能有效抑制二次纹波
电压ꎬ但却增大了系统体积ꎬ提高了成本ꎬ不符合未
来发展趋势ꎮ 因此ꎬ如何在不增大直流侧支撑电容
容值的基础上抑制二次纹波电压ꎬ是电力电子变压
器广泛应用必须解决的重要问题[３￣４]ꎮ

目前ꎬ国内外学者针对二次纹波电压抑制手段
主要可分为拓扑抑制和控制策略抑制[５]ꎮ 在拓扑抑
制中ꎬ文献[６]通过外加电感支路对二次纹波电流
进行分流来达到抑制二次纹波电压的目的ꎬ文献
[７]通过外加有源滤波器向直流侧注入反向二次纹
波电流来抑制二次纹波电压ꎮ 这 ２ 种拓扑的抑制效
果显著ꎬ但需增大系统体积与成本ꎮ 在控制策略抑
制中ꎬ文献[８]通过对隔离 ＤＣ￣ＤＣ 变换器建立大信
号数学模型ꎬ提出采用反馈线性化与二次纹波扰动
前馈的移相控制来抑制二次纹波电压ꎬ该控制较复
杂且未给出控制器具体参数设计ꎮ 文献[９]通过建
立逆变器输入纹波电压数学模型并以音频敏感系数
为分析对象ꎬ提出采用比例 积分(ＰＩ) ＋准比例谐振
的控制手段对音频敏感系数进行控制来抑制电压纹

波ꎬ该控制参数较多ꎬ控制器计算负荷大ꎬ系统动态
响应较慢ꎮ 文献[１０￣１１]均以两级式逆变器二次纹
波电流为研究对象ꎬ通过改进控制方式ꎬ在二次纹波
电流路径上叠加虚拟阻抗抑制二次纹波电流的流
通ꎬ达到抑制二次纹波电压的目的ꎮ 该类方法虽然
抑制了二次纹波功率流入电源侧ꎬ却导致二次纹波
功率流入电容ꎬ直流侧二次纹波电压势必会增大ꎮ
综上所述ꎬ采用拓扑和控制策略抑制都能有效抑制
二次纹波电压ꎬ但相较于拓扑抑制ꎬ控制策略抑制以
系统体积小、节约成本等优势ꎬ成为二次纹波电压抑
制研究热点[１２￣１３]ꎮ

本文提出了一种改进型抑制二次纹波电压的控
制策略ꎮ 分析电力电子变压器高低压直流侧二次纹
波电压的产生机理ꎻ在双主动桥(ＤＡＢ)等效模型中
考虑开关电阻、变压器励磁电感以及铜耗电阻ꎬ建立
准确的 ＤＡＢ 等效模型ꎻ在 ＤＡＢ 传统双闭环控制中ꎬ
电流内环采用比例 积分 谐振(ＰＩＲ)控制器ꎬ实现
对交直流信号无差跟踪ꎬ同时在低压侧引入二次纹
波电流前馈(ＳＣＦＦ)ꎬ使高低压侧二次脉动功率向负
载侧稳定传输ꎬ达到抑制高低压直流侧二次纹波电
压的目的ꎮ 对控制器关键参数进行了详细分析ꎬ同
时将所提控制方法与传统方法进行分析比较ꎮ 最后
通过仿真和实验验证了本文方法的合理性和有
效性ꎮ

１　 二次纹波电压产生机理

三级式电力电子变压器的具体架构如图 １
所示ꎮ

假设整流级和逆变级均为理想单位功率因数传
输ꎻ开关管的频率远远大于电网频率ꎬ忽略开关损耗
以及开关管导通、关断时间ꎮ 输入级网侧电压和电
流表达式如下:
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图 １ 三级式单相电力电子变压器的架构

Ｆｉｇ.１ Ａｒｃｈｉｔｅｃｔｕｒｅ ｏｆ ｔｈｒｅｅ￣ｓｔａｇｅ ｓｉｎｇｌｅ￣ｐｈａｓｅ
ｐｏｗｅｒ ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ

　 　 　 ｕｇｒｉｄ ＝Ｕｇｒｉｄｓｉｎ(ωｔ)ꎬ ｉｇｒｉｄ ＝ Ｉｇｒｉｄｓｉｎ(ωｔ) (１)
其中ꎬＵｇｒｉｄ和 Ｉｇｒｉｄ分别为输入电压和电流的幅值ꎻω ＝
２π ｆꎬ为网侧基波角频率ꎬ其中 ｆ 为网侧基波频率ꎮ

通过附录 Ａ 中的公式推导可得出直流侧瞬时功
率由直流分量 ｐｏ、二次纹波功率 ｐｒｉｐ两部分组成:

ｐｏ ＝ＵｇｒｉｄＩｇｒｉｄ / ２
ｐｒｉｐ ＝ －ＵｇｒｉｄＩｇｒｉｄｃｏｓ(２ωｔ) / ２{ (２)

当整流输出侧含有二次脉动功率时ꎬ直流侧电
流可以表示为[１４]:

ｉｄｃＨ＝ＩｄｃＨ １－２ ∑
ｎ１ ＝ ２ꎬ４ꎬ６ꎬ

ｃｏｓ(ｎ１ωｔ)
ｎ２

１－１
é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú

(３)

由式(３)可知ꎬ直流侧输出电流除了含有直流
分量之外ꎬ还含有 ２、４、６ 等偶数次谐波ꎮ 由于二次
纹波电流占比远远大于其他偶次谐波ꎬ可忽略二次
以上高次谐波ꎮ 二次纹波功率传输时流入直流侧支
撑电容ꎬ使二次纹波电流与支撑电容阻抗相互作用ꎬ
产生了二次纹波电压ꎬ其表达式如下:

　 　 ｕ^ｄｃＨ＝
１
ＣＨ
∫ －２ＩｄｃＨ

ｃｏｓ(２ωｔ)
２２－１

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú ｄｔ＝

ｉｒｉｐＨ
３ωＣＨ

(４)

其中ꎬｉｒｉｐＨ ＝ ＩｄｃＨ ｓｉｎ(２ωｔ)ꎬ为高压直流侧二次纹波电
流ꎻｕ^ｄｃＨ为高压直流侧二次纹波电压ꎻＣＨ 为高压直流
侧支撑电容ꎮ

逆变级为整流级的逆过程ꎬ因此与整流级推导
类似ꎬ也可得出逆变级直流侧二次纹波电流和电压
的表达式如下:

ｉｄｃＬ＝ＩｄｃＬ １－２ ∑
ｎ１ ＝ ２ꎬ４ꎬ６ꎬ

ｃｏｓ(ｎ１ωｏ ｔ)
ｎ２
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ê

ù
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ｕ^ｄｃＬ＝
１
ＣＬ
∫ －２ＩｄｃＬ

ｃｏｓ(２ωｏ ｔ)
２２－１
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ú
ｄｔ ＝

ｉｒｉｐＬ
３ωｏＣＬ
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(５)

其中ꎬｉｒｉｐＬ ＝ ＩｄｃＬｓｉｎ(２ωｏ ｔ)ꎬ为低压直流侧二次纹波电
流ꎻｕ^ｄｃＬ为低压直流侧二次纹波电压ꎻＣＬ 为低压直流
侧支撑电容ꎻωｏ ＝ ２πｆ２ꎬ为负载侧基波角频率ꎬ其中 ｆ２
为负载侧基波频率ꎮ

二次纹波电压是因存在二次纹波功率而产生
的ꎬ通过式(４)可以看出ꎬ其主要与 ３ 个参数有关ꎬ即
二次纹波电流 ｉｒｉｐＨ ＝ ＩｄｃＨｓｉｎ(２ωｔ)、直流侧的支撑电容
ＣＨ、角频率 ωꎮ ω 为固定基频角频率ꎬ保持不变ꎮ 综
上所述ꎬ为抑制二次纹波电压ꎬ只能通过增大电容值

或改变电流传输路径来改变二次纹波功率的流向ꎮ
基于经济性以及向小型化方向发展的考虑ꎬ本文通
过降低 ＤＡＢ 在 ２ 倍频处的阻抗ꎬ使二次纹波电流通
过 ＤＡＢ 流向负载侧ꎬ最终使高低压直流侧二次功率
向负载侧转移ꎬ高低压直流侧二次纹波电压大幅
降低ꎮ

２　 ＤＡＢ 降阶小信号模型

传统 ＤＡＢ 降阶等效模型未考虑 ＩＧＢＴ 开关电阻
ＲＳ、变压器磁化电感 ＬＭ 以及变压器铜耗等效电阻
ＲＭꎬ使等效模型存在一定的误差ꎬ而本文模型中考

虑了上述参数[１５]ꎬ具体拓扑如图 ２ 所示ꎮ 图中ꎬＬｋ１、
Ｒｋ１和 Ｌｋ２、Ｒｋ２分别为高频变压器一次侧和二次侧漏
感、绕线电阻ꎻＲＨ 为高压直流侧寄生电阻ꎻＲＬ 为低
压直流侧寄生电阻ꎻ ＲＳ１—ＲＳ８ 为 ＩＧＢＴ 开关电阻ꎻ
ＵｄｃＨ、ＵｄｃＬ分别为高压直流侧电压和低压直流侧电
压ꎻｉｉ、ｉｏ 分别为输入和输出电流ꎻｉ１ 和 ｉ２ 分别为前端
变流器输入电流的平均值和后端变流器输出电流的
平均值ꎮ

图 ２ ＤＡＢ 电路拓扑

Ｆｉｇ.２ Ｔｏｐｏｌｏｇｙ ｏｆ ＤＡＢ ｃｉｒｃｕｉｔ

将高频变压器二次侧开关电阻以及绕线电阻参
数折算到一次侧ꎬ同时将 ＤＡＢ 回路中电阻同类项进
行合并ꎬ用一个等效电阻值 Ｒｅｋ代替ꎬ铜耗等效电阻
ＲＭ 与其他电阻不是一个数量级ꎬ不能并入 Ｒｅｋꎬ即:

Ｒｅｋ ＝Ｒｋ１＋ＲＳ１＋ＲＳ４＋ｎ２(Ｒｋ２＋ＲＳ５＋ＲＳ８) (６)
由于开关都采用相同的 ＩＧＢＴꎬ可近似认为开关

电阻值 ＲＳ１—ＲＳ８都相等ꎮ 式(６)可进一步化简为:

Ｒｅｋ ＝Ｒｋ１＋２ＲＳ１＋ｎ２(Ｒｋ２＋２ＲＳ１) (７)
同理ꎬ将 Ｌｋ２折算到一次侧ꎬ并与 Ｌｋ１进行合并ꎬ

用一个等效电感 Ｌｅｋ替代ꎬ由于磁化电感 ＬＭ 与其他
电感不是一个数量级ꎬ不能计入 Ｌｅｋꎬ即:

Ｌｅｋ ＝Ｌｋ１＋ｎ２Ｌｋ２ (８)
将等效漏感与电阻代入图 ２ꎬ可以得出如附录 Ｂ

中图 Ｂ１ 所示的简化等效电路图ꎮ
２.１　 隔离级 ＤＡＢ 的稳态状态方程

由图 ２ 可知ꎬ隔离级由前后 ２ 个变流器以及 １
个高频变压器组成ꎮ 前后两端变流器的稳态状态方
程如下:
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ＣＨ

ｄｕＣＨ

ｄｔ
＝ ｉｉ－ｉ１

ＲＨＣＨ

ｄｕＣＨ

ｄｔ
＝ｕｄｃＨ－ｕＣＨ

ＣＬ

ｄｕＣＬ

ｄｔ
＝ ｉ２－ｉｏ

ＲＬＣＬ

ｄｕＣＬ

ｄｔ
＝ｕｄｃＬ－ｕＣＬ

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï
ïï

(９)

其中ꎬｕＣＨ
、ｕＣＬ

分别为高压直流侧电容电压、低压直

流侧电容电压ꎮ
通过附录 Ｂ 中 Ｂ￣１ 公式推导可得出前端变流器

输入电流在一个周期内的平均值为:

ｉ１＝
１
Ｔ ∫ｄＴ

０
ｉλｄｔ＋∫Ｔ

ｄＴ
ｉζｄｔ( )－

ｕ~ｄｃＬ

ＲＭ
(１０)

其中ꎬｕ~ ｄｃＬ ＝ｎｕｄｃＬꎻＴ 为开关周期的一半ꎻｉλ 为 ０— ｄＴ
时段电流的瞬时值ꎻｉζ 为 ｄＴ—Ｔ 时段电流的瞬时值ꎻ
ｄ＝φ / πꎬ为相移比ꎮ

式(１０)中流过激磁电感 ＬＭ 中的电流在一个周
期内的平均值为 ０ꎬ所以只需考虑流过铜耗电阻 ＲＭ

的电流ꎮ
对于折算到一次侧的输出电流 ｉ~２ꎬ它在一个周

期内的充放电过程与 ｉ１ 相反ꎮ 通过上述推导可知
ｉ~２ ＝ ｉ２ / ｎꎬ最终得出后端变流器输出电流在一个周期
的平均值为:

ｉ２＝
ｎ
Ｔ ∫ｄＴ

０
－ｉλｄｔ＋∫Ｔ

ｄＴ
ｉζｄｔ( )－

ｎ ｕ~ｄｃＬ
ＲＭ

(１１)

化简后可得 ＤＡＢ 降阶平均等效电路模型如附
录 Ｂ 中图 Ｂ２ 所示ꎮ
２.２　 隔离级 ＤＡＢ 小信号模型

对上述等效电路模型进行小信号建模ꎮ 在某一
稳态点加入小扰动ꎬ设 ＤＡＢ 输入和输出扰动电压分
别为 ｕ^ｄｃＨ、ｕ^ｄｃＬꎬＤＡＢ 输入和输出电流扰动量分别为
ｉ^ ｉ、ｉ^ｏꎬ高频变压器输入和输出电流扰动量分别为 ｉ^１、
ｉ^２ꎬ占空比扰动量为 ｄ^ꎬ将扰动量代入降阶平均等效
模型ꎬ可以建立该系统的小信号模型为:

ＣＨ

ｄｕ^ＣＨ

ｄｔ
＝ ｉ^ ｉ－ｉ^１

ｕ^ｄｃＨ－ｕ^ＣＨ

ＲＨ
＝ＣＨ

ｄｕ^ＣＨ

ｄｔ

ＣＬ

ｄｕ^ＣＬ

ｄｔ
＝ ｉ^２－ｉ^ｏ

ｕ^ｄｃＬ－ｕ^ＣＬ

ＲＬ
＝ＣＬ

ｄｕ^ＣＬ

ｄｔ
ｉ^１ ＝(ｍ１ ｄ^＋ｍ２ ｕ^ｄｃＨ＋ｍ３ ｕ^ｄｃＬ) / ｎ
ｉ^ｏ ＝ ｐ１ ｄ^＋ｐ２ ｕ^ｄｃＨ＋ｐ３ ｕ^ｄｃＬ

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ï

(１２)

其中ꎬｍ１—ｍ３ 和 ｐ１—ｐ３ 具体的表达式见附录 Ｂ 中
Ｂ￣２ꎮ 通过对式(１２)进行拉普拉斯变换推导ꎬ可得出
移相占空比对输出电流的传递函数为:

Ｇ２ｄ( ｓ)＝
ｉ^２( ｓ)

ｄ^( ｓ) ｕ^ｄｃＨ( ｓ)＝ ０ꎬｕ^ｄｃＬ( ｓ)＝ ０

＝ １
Ｒｓ

１＋
Ｒｓ

ＲＬ
１－ １

１＋ｓＣＬ

æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
×

ｐ１－ｐ２ｍ１ / ＧＴ１( ｓ)
ＧＴ１( ｓ) / ｎ＋ｐ２ｍ３ / ＧＴ１( ｓ)

(１３)

其中ꎬＲｓ 为负载等效电阻ꎻＧＴ１( ｓ)具体的表达式如式
(１４)所示ꎮ

ＧＴ１( ｓ)＝
１
ＲＨ

＋ｍ２－
１ / ＲＨ

１＋ＲＨＣＨｓ
(１４)

３　 二次纹波电压抑制方法

传统 ＤＡＢ 电压电流双闭环控制框图如图 ３ 所
示ꎮ 图中 Ｇｖ、Ｇ ｉ 分别为电压和电流控制器ꎬＧｄ 为控
制器延时环节ꎬＧ２ｄ为系统传递函数ꎬＨｉ 和 Ｈｖ 分别为
电流和电压的采样系数ꎮ

图 ３ 传统电压电流双闭环简化控制框图

Ｆｉｇ.３ Ｓｉｍｐｌｉｆｉｅｄ ｃｏｎｔｒｏｌ ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌ
ｖｏｌｔａｇｅ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｄｕａｌ ｃｌｏｓｅｄ￣ｌｏｏｐｓ

由于传统双闭环控制中忽略了功率的交流成
分ꎬ受控电压、电流被简化为直流信号ꎬ因此内外环
控制器都采用 ＰＩ 控制器以实现无静差控制ꎮ 然而
实际功率传输过程中除了直流功率外还包括二次脉
动功率ꎬ因此受控电压、电流中也含有交流成分ꎮ 而
ＰＩ 控制器由于带宽较窄ꎬ并不能对交流量实现稳定
无静差跟踪ꎮ 虽然可以通过增加 ＰＩ 控制器的增益
来提高带宽进而实现无静差跟踪ꎬ但该方法并不能
改变控制器相角的误差ꎮ 因此为解决该问题ꎬ本文
提出了采用 ＰＩＲ 电流控制器和输入 ＳＣＦＦ 的控制方
法ꎬ具体控制框图如图 ４ 所示ꎮ

图 ４ 基于 ＳＣＦＦ 的电压电流双闭环控制框图

Ｆｉｇ.４ Ｃｏｎｔｒｏｌ ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｖｏｌｔａｇｅ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ
ｄｏｕｂｌｅ ｃｌｏｓｅｄ￣ｌｏｏｐｓ ｂａｓｅｄ ｏｎ ＳＣＦＦ

图 ４ 中ꎬＧｄ 为控制延时环节ꎮ 在实际 ＤＳＰ 控制
系统中ꎬ传感器的数据采集以及相应的计算都存在
一定的延迟ꎬ因此加入一个延时环节 ｅ－ｓＴｓ表示一个
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采样周期的计算延时ꎬ其中 Ｔｓ 为一个采样周期ꎬ通
过采样器的延迟可以表示为 １ / Ｔｓꎬ此外数据采集计
算后还需通过一个零阶保持器来稳定一个周期内的
采样数据ꎬ最终延时环节可以等效为:

Ｇｄ ＝ｅ－Ｔｓ ｓ×Ｔｓｅ
－０.５Ｔｓ ｓ× １

Ｔｓ
＝ｅ－１.５Ｔｓ ｓ (１５)

３.１　 ＰＩＲ 控制

图 ４ 中电流控制器 Ｇ ｉ 采用了 ＰＩＲ 控制器[１６]ꎬ
它在 ＰＩ 控制器的基础上并联了一个谐振(Ｒ)控制
器ꎮ 在 ＰＩＲ 控制器中ꎬＰＩ 用于对直流信号的跟踪控
制ꎬＲ 用于对二次交流信号的跟踪控制ꎬ该控制器能
实现同时对直流信号和二次交流信号的无差跟踪ꎮ

ＰＩＲ 控制器的具体表达式为:

ＧＰＩＲ ＝Ｋｐ＋
Ｋ ｉ

ｓ
＋
２Ｋｒｓ
ｓ２＋ω２

ｃ

(１６)

其中ꎬＫｐ、Ｋ ｉ、Ｋｒ 分别为控制器的比例增益系数、积分
增益系数以及谐振增益系数ꎻωｃ 为谐振角频率ꎮ 该
控制器的伯德图如图 ５ 所示ꎮ 从图 ５ 中可得出ꎬ该
控制器在直流和 １００ Ｈｚ(６２８ ｒａｄ / ｓ)交流处具有较
高增益ꎬ在其余频段增益较低ꎬ因此可保证该控制器
能实现直流信号和二次交流信号顺利地通过 ＤＡＢ
向后级传输ꎮ

图 ５ ＰＩＲ 控制器伯德图

Ｆｉｇ.５ Ｂｏｄｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ＰＩＲ ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｒ

３.２　 ＳＣＦＦ
为了准确传输二次脉动功率ꎬ本文在低压侧引

入了 ＳＣＦＦꎮ 低压侧电流中除了含有二次纹波电流
还包含直流量以及高次谐波分量ꎬ因此为了使前馈
支路能准确前馈二次纹波电流ꎬ本文在前馈支路中
加入了带通滤波器进行一次滤波以及复合型高通滤
波器进行二次滤波ꎮ 带通滤波器可以允许某一频率
范围内的交流信号通过ꎬ对频率范围之外的交流信
号进行衰减或抑制ꎮ

带通滤波器 ＧＢＰＦ(ｓ)具体的表达式如式(１７)所示ꎮ

ＧＢＰＦ( ｓ)＝

２ωｐｓ
Ｑ

ｓ２＋
２ωｐｓ
Ｑ

＋(２ωｐ) ２

(１７)

其中ꎬωｐ 为带通滤波器的特征角频率ꎬ同时也为带
通滤波器的中心频率ꎻＱ 为带通滤波器的品质因数ꎮ

当品质因数分别为 １、５、１０ 时ꎬ带通滤波器的
伯德图和单位阶跃响应分别如图 ６ 和图 ７ 所示ꎮ
从图 ６ 所示的伯德图中可以得出ꎬ品质因数 Ｑ 越
大ꎬ带通滤波器的滤波特性越好ꎬ但同时其通频带
也越窄ꎮ 从图 ７ 所示的单位阶跃响应图中可以得
出ꎬ随着系统品质因数的增大ꎬ系统达到稳定所需
的时间越长ꎬ但同时超调量也会越小ꎬ影响负载突
变时的动态响应ꎮ 因此综合考虑动态响应特性和
滤波特性ꎬ本文最终取品质因数 Ｑ ＝ ５、特征角频率
ωｐ ＝ ５０ Ｈｚꎮ

图 ６ 带通滤波器伯德图

Ｆｉｇ.６ Ｂｏｄｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｂａｎｄ￣ｐａｓｓ ｆｉｌｔｅｒ

图 ７ 带通滤波器单位阶跃响应

Ｆｉｇ.７ Ｕｎｉｔ ｓｔｅｐ ｒｅｓｐｏｎｓｅ ｏｆ ｂａｎｄ￣ｐａｓｓ ｆｉｌｔｅｒ

当前馈电流经过带通滤波后ꎬ由于带通滤波器
频带选取存在一定的误差ꎬ滤波后的电流仍含有部
分中高频量ꎬ因此为了准确滤选出二次纹波电流ꎬ本
文采用一种复合型高通滤波器(ＨＰＦ)对滤波后的电
流进行二次滤波ꎮ 该滤波器除了具有高通特性之
外ꎬ还兼具滑动平均滤波器(ＭＡＦ)的性能ꎮ 滑动平
均滤波器对高频振荡系统的周期性干扰信号具有优
良的抑制效果ꎬ且在数字控制器中也简单易实现ꎬ因
此能够快速、精确地对二次纹波电流进行二次滤波ꎮ
复合型高通滤波器架构见附录 Ｃ 中图 Ｃ１ꎮ

滑动平均滤波器的传递函数如式(１８) 所示ꎮ
通过复合型高通滤波器架构进行传递函数推导ꎬ得
出复合型高通滤波器传递函数如(１９)所示ꎮ

ＧＭＡＦ( ｓ)＝
１
Ｎｓ

１－ｅ－ｓＮｓＴｓ

１－ｅ－ｓＴｓ
(１８)

ＧＨＰＦ( ｓ)＝ １－ＧＭＡＦ( ｓ)＝ １－ １
Ｎｓ

１－ｅ－ｓＮｓＴｓ

１－ｅ－ｓＴｓ
(１９)
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其中ꎬＮｓ 为一个周期内滤波器的采样次数ꎮ 为了使
滤波器对二次纹波电流无影响ꎬ设定 Ｔｓ ＝１ / (２ｆ)ꎬＮｓ ＝
ｆｓ / (２ｆ)ꎬｆｓ 为 ＤＡＢ 开关频率ꎮ 图 ８ 为复合型高通滤
波器和滑动平均滤波器的伯德图ꎮ 从图中可以得
出ꎬ复合型高通滤波器在 ２ 倍频(１００ Ｈｚ)处阻抗为
０ꎬ截止频率为 ３０ Ｈｚꎬ该滤波器能有效通 ２ 倍频交
流ꎬ隔离直流ꎮ

图 ８ 复合型高通滤波器伯德图

Ｆｉｇ.８ Ｂｏｄｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｃｏｍｐｏｓｉｔｅ ｈｉｇｈ￣ｐａｓｓ ｆｉｌｔｅｒ

将 ＧＢＰＦ( ｓ)、ＧＨＰＦ( ｓ)以及电流反馈增益 Ｈｉ 整合
为一个 ＳＣＦＦ 的控制框图即 ＧＳＣＦＦ( ｓ)ꎬ则图 ４ 可以化
简为图 ９ꎮ

图 ９ 基于 ＳＣＦＦ 的电压电流双闭环简化控制框图

Ｆｉｇ.９ Ｓｉｍｐｌｉｆｉｅｄ ｃｏｎｔｒｏｌ ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｖｏｌｔａｇｅ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ
ｄｏｕｂｌｅ ｃｌｏｓｅｄ￣ｌｏｏｐｓ ｂａｓｅｄ ｏｎ ＳＣＦＦ

通过对图 ９ 所示的控制框图进行推导ꎬ可得出
低压直流侧电压表达式为:

ＵｄｃＬ ＝ＧＤＡＢ( ｓ)ＵｄｃＬｒ＋ｉ１ＺＳＣＦＦ( ｓ)－ｉｏＺｏ( ｓ) (２０)
其中ꎬＧＤＡＢ( ｓ)为 ＤＡＢ 中 ＵｄｃＬｒ到 ＵｄｃＬ的闭环传递函
数ꎻＵｄｃＬｒ为低压直流侧电压参考值ꎻＺＳＣＦＦ( ｓ)为输入
侧二次纹波电流到低压直流侧电压的等效阻抗值ꎻ
Ｚｏ( ｓ)为低压直流侧输出电流与输出电压的等效阻
抗ꎮ 其具体表达式见附录 Ｃ 中 Ｃ￣１ꎮ

图 １０ 展示了 ＤＡＢ 采用 ＰＩ 电流控制器和 ＰＩＲ
电流控制器时ꎬ各自输出阻抗的伯德图ꎮ 从图 １０
中可以得出:在频率为 ２ 倍频(１００ Ｈｚ)时ꎬ相比于
ＰＩ 控制器ꎬ采用 ＰＩＲ 控制器会使系统的输出阻抗
显著减小ꎬ从而能使二次纹波电流顺利地通过
ＤＡＢ 传输至低压直流侧ꎬ完成二次纹波电流的相
互补偿ꎮ

由式(２０)可得ꎬ要完全抑制二次纹波电压ꎬ就
需要使前馈输入二次纹波电流与阻抗产生的二次纹
波电压和负载二次纹波电流与阻抗产生的二次纹波
电压相等进而相互抵消ꎬ即:

图 １０ 输出阻抗伯德图

Ｆｉｇ.１０ Ｂｏｄｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｏｕｔｐｕｔ ｉｍｐｅｄａｎｃｅ

　 　 ＵｄｃＬ ＝ＧＤＡＢ( ｓ)ＵｄｃＬｒ＋ｉ１ＺＳＣＦＦ( ｓ)－ｉｏＺｏ( ｓ)＝
ＧＤＡＢ( ｓ)ＵｄｃＬｒ (２１)
Ｕｒｉｐ ＝ ｉ１ＺＳＣＦＦ( ｓ)－ｉｏＺｏ( ｓ)＝ ０ (２２)

通过式(４)、(５)关于二次纹波电流和电压推导
可知ꎬ高、低压直流侧二次纹波电流幅值和相位可认
为近似相等ꎬ即 ｉ１≈ ｉｏ ≈ ｉｒｉｐꎬ将式(２２)进行代入化
简ꎬ可得:

　 　
Ｕｒｉｐ ＝

(ＧＳＣＦＦ( ｓ)Ｇ ｉｉ( ｓ)－１) ｉｒｉｐＺＣ( ｓ)
１＋Ｇｖ( ｓ)Ｇ ｉｉ( ｓ)ＨｖＺＣ( ｓ)

＝ ０

Ｚｒｉｐ ＝
Ｕｒｉｐ

ｉｒｉｐ
＝
(ＧＳＣＦＦ( ｓ)Ｇ ｉｉ( ｓ)－１)ＺＣ( ｓ)
１＋Ｇｖ( ｓ)Ｇ ｉｉ( ｓ)ＨｖＺＣ( ｓ)

＝ ０

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

(２３)

要使二次纹波电压为 ０ꎬ只需使二次纹波阻抗
为 ０ꎬ即令 ＧＳＣＦＦ( ｓ)Ｇ ｉｉ( ｓ)－１＝ ０ 便能实现二次纹波电
压为 ０ꎮ 由于 ＰＩＲ 在谐振频率处ꎬ有:

ｌｉｍ
ｓ ωｃ

ＧＰＩＲ ＝Ｋｐ＋
Ｋ ｉ

ｓ
＋
２Ｋｒｓ
ｓ２＋ω２

ｃ

＝ ＋∞ (２４)

可得:

Ｇ ｉｉ( ｓ)＝
Ｇ ｉ( ｓ)Ｇｄ( ｓ)Ｇ２ｄ( ｓ)

１＋Ｇ ｉ( ｓ)Ｇｄ( ｓ)Ｇ２ｄ( ｓ)Ｈｉ
＝ １ (２５)

因此只需 ＧＳＣＦＦ( ｓ)－１ ＝ ０ꎬ便能实现二次纹波电压为
０ꎬ即:

　 ＧＳＣＦＦ( ｓ)＝ ＧＢＰＦ( ｓ)Ｈｉ ＝

２ωｐｓ
Ｑ

Ｈｉ

ｓ２＋
２ωｐｓ
Ｑ

＋(２ωｐ) ２

＝ １ (２６)

由于开关频率高ꎬＨｉ 可近似是一个系数为 １ 的

增益ꎬ因此只需满足 ｓ２＋(２ωｐ) ２ ＝ ０ 便能使 ＧＳＣＦＦ(ｓ)＝
１ꎬ最终使阻抗 Ｚｒｉｐ ＝ ０ꎮ 在 ２ 倍频(１００ Ｈｚ)处ꎬ恰能

实现 ｓ２＋(２ωｐ) ２ ＝ ０ꎮ
通过分析作出 ＰＩＲ＋ＳＣＦＦ 控制下 ＤＡＢ 低压侧

输出阻抗伯德图如图 １１ 所示ꎮ 从图中可以得出ꎬ在
１００ Ｈｚ 处低压直流侧输出阻抗为 ０ꎬ因此高压侧能
向低压侧稳定地传输二次纹波电流ꎬ使高压直流侧
二次纹波功率向负载侧稳定传输ꎬ最终实现抑制高
低压直流侧二次纹波电压的目的ꎮ
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图 １１ ＰＩＲ＋ＳＣＦＦ 控制下输出阻抗伯德图

Ｆｉｇ.１１ Ｂｏｄｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｏｕｔｐｕｔ ｉｍｐｅｄａｎｃｅ
ｕｎｄｅｒ ＰＩＲ＋ＳＣＦＦ ｃｏｎｔｒｏｌ

４　 仿真及实验验证

４.１　 仿真验证

根据本文所提的控制方法ꎬ在 ＭＡＴＬＡＢ / Ｓｉｍｕｌｉｎｋ
环境下搭建了单相电力电子变压器的系统模型ꎮ 电
力电子变压器系统具体电路参数见附录 Ｄ 中表 Ｄ１ꎮ

图 １２ 给出了采用传统 ＰＩ 和 ＰＩＲ＋ＳＣＦＦ 策略下
高压直流侧电压的波形对比图ꎮ 从图中可得出ꎬ当
采用传统 ＰＩ 控制时ꎬ电压二次波动范围为±７ Ｖꎻ当
采用本文所提控制策略时ꎬ电压二次波动范围仅为
±１ Ｖꎮ

图 １２ 不同控制器下高压直流侧电压波形

Ｆｉｇ.１２ Ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｈｉｇｈ ｖｏｌｔａｇｅ ＤＣ￣ｓｉｄｅ ｖｏｌｔａｇｅ
ｕｎｄｅｒ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｒｓ

图 １３ 给出了 ２ 种控制策略下低压直流侧电压
对比波形ꎮ 从图中可知ꎬ在本文提出的 ＰＩＲ＋ＳＣＦＦ
的控制方法下ꎬ二次纹波电压波动范围从 ±４ Ｖ 下降
到仅有 ±０.５ Ｖꎮ 因此ꎬ从仿真结果中可以得出本文

图 １３ 不同控制器下低压直流侧电压波形

Ｆｉｇ.１３ Ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｌｏｗ ｖｏｌｔａｇｅ ＤＣ￣ｓｉｄｅ ｖｏｌｔａｇｅ
ｕｎｄｅｒ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｒｓ

所提方法能有效降低高低压直流侧二次纹波电压和
电容的二次纹波电流ꎮ
４.２　 实验验证

为了进一步验证本文所提控制方法的有效性ꎬ
在实验室搭建了 ＲＴ￣ＬＡＢ 硬件在环实验平台进行实
验验证ꎬ实验平台图见附录 Ｄ 中图 Ｄ１ꎮ 图中ꎬＤＡＢ
电压外环参数 Ｋｕｐ ＝ ５ꎬＫｕｉ ＝ ０.０４ꎻ电流内环参数 Ｋ ｉｐ ＝
０.２ꎬＫ ｉｉ ＝ ０.０３５ꎬＫ ｉＲ ＝ １０ꎮ

图 １４ 给出了 ＤＡＢ 在传统双 ＰＩ 控制下网侧电
压与高低压直流侧电压实验波形图ꎮ 从实验图中可
以得出ꎬ当采用传统双 ＰＩ 闭环控制时ꎬ高压直流侧
二次纹波电压在 ±１８ Ｖ 范围内变化ꎬ低压直流侧二
次纹波电压在 ±１６ Ｖ 范围内变化ꎬ因此采用传统双
ＰＩ 控制时高低压直流侧纹波电压波动较大ꎮ

图 １４ 实验波形

Ｆｉｇ.１４ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ

图 １５ 为电流内环采用 ＰＩＲ 控制器并在 １ ｓ 时加
入输出 ＳＣＦＦ 的实验波形ꎬ从图中可得出ꎬ在 １ ｓ 时ꎬ
高低压直流侧二次纹波电压有明显的下降ꎻ高压直
流侧二次纹波电压波动范围从±１８ Ｖ 下降到±７.５ Ｖꎬ
低压直流侧二次纹波电压波动范围从 ±１６ Ｖ 下降到
±６.８ Ｖꎮ 高、低压直流侧电容电流实验波形对比图
可分别见附录 Ｄ 中图 Ｄ２ 和图 Ｄ３ꎮ

图 １５ 实验波形
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在实际系统中ꎬ负载都为阻感性负载ꎬ网侧和负
载侧都会存在一个相位差ꎮ 因此本文进一步探究了

相角差与电压畸变率的关系ꎮ 通过仿真和实验数据
测出了在不同相位差时ꎬ高低压直流侧二次纹波电
压变化情况ꎬ并做出了相应的二次纹波电压畸变率
随相角的变化图如图 １６ 所示ꎮ 从图中可以得出ꎬ随
着相角差的增大ꎬ电压畸变率也随之变大ꎮ 当相角
差超过 ９０°时ꎬ高、低压侧二次纹波畸变率将超过 １ꎬ
二次纹波电压反而增大ꎮ 因此可得出在负载和网侧
相角差为 ０° ~９０°时ꎬ本文所提的控制方法能有效抑
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制高、低压直流侧二次纹波电压ꎮ

图 １６ 电压畸变率

Ｆｉｇ.１６ Ｖｏｌｔａｇｅ ｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎ ｒａｔｅ

５　 结论

针对单相交流输入交流输出电力电子变压器高
低压直流侧二次纹波电压抑制问题ꎬ本文提出一种
“电流内环 ＰＩＲ 控制器＋低压侧 ＳＣＦＦ”的二次纹波
电压抑制方法ꎬ可得结论如下:

ａ. 该控制方法是基于小信号降阶等效模型的ꎬ
相较于其他等效模型ꎬ小信号模型在功率传输和控
制方面具有计算量更少、准确度更高的特点ꎻ

ｂ. 提出了低压侧 ＳＣＦＦ 的方法ꎬ不仅增加了控
制器的动态响应速度ꎬ还提高了高低侧二次纹波功
率相互传输的精确度ꎻ

ｃ. ＤＡＢ 电流内环采用 ＰＩＲ 控制器ꎬ解决了 ＰＩ
控制器在 ２ 倍频处存在的带宽限制问题ꎬ使网侧输
出的直流功率和二次纹波功率通过 ＤＡＢ 向负载侧
稳定传输ꎻ

ｄ. 仿真和实验结果验证了本文所提控制策略
相较于传统 ＰＩ 控制等方法在抑制二次纹波电压方
面有明显优势ꎬ对提升电力电子变压器的性能有一
定的参考价值ꎮ
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附  录 

附录 A 

直流侧输入功率表示为： 

  grid grid

grid 1 cos(2 )
2

U I
p p t  in    （A1） 

其中， gridp 为网侧输入功率；pin为直流侧输入功率。 

由式（1）可知： 

dcH dcH

π
sin( )

2
i I t       （A2） 

其中， dcHI 为 dcHi 一个周期内的平均值。 

附录 B 

 
图 B1 DAB 等效电路拓扑 

Fig.B1 Equivalent circuit topology of DAB

 
图 B2  DAB 降阶平均等效电路模型 

Fig.B2 Reduced-order average equivalent circuit model of 

DAB 
 

B-1 由于变压器输入电流近似为周期波，因此可

认为输入电流和输出电流的平均值和瞬时值在一个周

期相等。 1i 一个周期的瞬时表达式如式（3）所示。 

 

 
 

ek

ek

ek

ek

dcH dcL dcH dcL

λ

ek ek

1
d

dcH dcL dcH dcL

ζ

ek ek

0 e

0 d

d e

d

R
t

L

R
t T

L

u u u u
i i

R R

t T
i

u u u u
i i T

R R

T t T



 

   
    

  
  

 
  

   
 

  

（B1） 

其中， dcL dcLu nu ；T为半个开关周期。在一个周期内，

由于高低压直流侧电压波动较小，因此可以近似将

dcHu 、 dcLu 看作常数。化简得出  0i 与  di T 的具体表

达式： 
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其中，T为半个开关周期；D为隔离级DAB的占空比；

n为高频变压器变比。 

附录 C 

 
图 C1 复合型高通滤波器架构 

Fig.C1 Composite high-pass filter architecture 
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其中，  SCFFZ s 为系统输入二次纹波电流前馈时输入

电流对低压直流侧电压的等效阻抗；  SCFFG s 为二次

纹波电流前馈通路的传递函数；  iiG s 为电流内环的

传递函数  CZ s 为低压侧电容支路阻抗；  vG s 为电

压外环 PI 控制器。 

 

附录 D 

表 D1 仿真及实验系统参数 

Table D1 System parameters simulation and experimental  

参   数 数值 参   数 数值 

整流器网压 Ugrid/V 100 HFT铜耗电阻 RM/Ω 0.18 

网侧电感值 Lg/mH 0.8 HFT磁化电感 LM/mH 1.56 

高压直流压 UdcH/V 200 低压直流压 UdcL/V 150 

高压侧电容 CH/mF 0.5 低压侧电容 CL/mF 0.3 

高频变压器匝数比 1:1 一次侧漏抗 Lk1/mH 0.083 

整流器开关频率/kHz 3 二次侧漏抗 Lk2/mH 0.025 

DAB开关频率/kHz 5 逆变器开关频率/kHz 3 

DAB开关电阻 RS/Ω 0.02 电容电抗寄生电阻/Ω 0.0148 

 

RT-LAB上位机

示波器

Matlab仿真模型

背面

DSP28335

 

图 D1 RT-LAB 硬件在环实验平台  

Fig.D1 RT-LAB based HIL testing platform 
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图 D2 采传统双 PI控制器时实验对比波形 

Fig.D2 Comparison waveforms of experiment using 

tranditional double PI controller 

图D2为采用DAB传统控制方法下高低压直流侧

电容电流以及网侧电压实验波形。从图中可以看出，

在传统双 PI控制方法下，高压直流侧电容的二次纹波

电流在±15A范围内波动，低压直流侧电容的二次纹波

电流在±10A范围内波动。 

图 D3为采用本文所提出控制方法时高低压直流 

侧电容电流值与网侧电压的实验对比波形。从图中可

以得出在一秒时刻加入输出二次纹波电流前馈时，高

压直流侧电容的二次纹波电流从±15A 降低到±8A，低

压直流侧电容的二次纹波电流从±10A 降低到±6A。因

此可以得出本文所提方法能有效使高压侧二次纹波功

率能够顺利通过 DAB 向低压直流侧传输，并与低 

压直流侧二次纹波功率相互抵消，从而降低流入高低

压直流侧电容的二次纹波电流，达到抑制高低压直流

侧二次纹波电压的目的 
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图 D3 采用内环 PIR 控制器并在 1 秒时加入 SCFF 的实验

对比图. 

Fig.D3 Comparison waveforms of experiment using 

inner-loop PIR controller and adding SCFF at 1 second 
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