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摘要:
 

针对新能源发电如光伏或者燃料电池的功率调节器电流输入纹波问题,本文提出了一种新

颖的电流源型混合 DAB 拓扑。 在稳态运行过程中输入侧开关管占空比始终为 50%,在交错的作用

下输入电流纹波极小。 采用所提出的占空比补偿策略,可以进一步增加开关管的软开关范围。 同

时电压反馈采用陷波滤波器,减少了单相逆变器负载时的低频输入电流纹波。 文中给出了拓扑模

态分析、工作原理、ZVS 条件和参数设计的原则。 采用所提出的控制策略,所有功率器件都可以实

现零电压(ZVS)开通,可以增加软开关的范围,同时实现高效率的功率变换。 仿真结果和样机实验

验证了所提出的变换器和控制策略的有效性。
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1　 引言

对于一些新能源功率调节系统,如燃料电池所

用功率调节系统,一个主要问题是电流输入纹波过

大,其包括由单相逆变器负载引起的低频纹波和由

DC-DC 变换器的高频工作引起的高频纹波。 低频

电流纹波会缩短燃料电池堆的使用寿命[1,2] 并导致

质子交换膜的降解[3] ;目前已经开发了许多方法来

减少输入电流纹波。 此外,高频电流纹波还会导致

氢利用率降低[4,5] ,降低运行效率,增加系统机械应

力[6] ;有可能存在对燃料电池老化和双层电容的长

期影响[7] 。 而低频纹波对于光伏电池最大功率跟

踪(Maximum
 

Power
 

Point
 

Tracking,MPPT)的精度也

产生了影响,电流纹波越小,则最大功率点的计算精

度越高。 另一方面,燃料电池堆的输出电压通常较

低,因此需要高升压比 DC-DC 变换器将低电压升压

至高直流电压[8,9] 。 对于功率调节系统用 DC-DC 变

换器,从入口可分为电压源型[9,10]和电流源型[11-22] 。
对于电压源型 DC-DC 变换器,高频输入电流纹波相

对较高。 为了降低输入电流纹波,电流源型 DC-DC
变换器是一个很好的解决方案。 在某些电流源型

DC-DC 变换器中,由于输出电压一开始为零,存在

自启动问题,因此必须使用额外的电路辅助其启

动[14-16] 。 而电流源型 BUCK-BOOST(降压-升压)电

路可以很好地解决自启动问题[17-22] ,无需增加任何

额外的启动电路。
电流源型双有 源 桥 式 变 换 器 ( Dual

 

Active
 

Bridge,
 

DAB)具有吸引人的优点,在电路上既可以

实现双向功率流,在单向功率流发电场合也可以应

用,比如前级的源为光伏电池电力调节系统[18] 。 其

变压器漏电感可以当做能量转移的媒介,通过适当

的控制,不会产生过电压尖峰。 为了抑制漏感中电

流尖峰,可以采用电压主动匹配控制技术,在电池电

压变化的时候,使得钳位电压和高压侧输出电压匹

配。 不仅适用于全桥-半桥电流型 DAB[18] ,对于全

桥-全桥型电流型 DAB 同样适用[20-22] 。 因为低压

侧采用 PWM 调节,虽然采用了相应的交错控制,但
是输入电流纹波会随着占空比的变化而变化,即使

占空比工作在 50%两侧[22] ,输入电流纹波为零也随

着输入侧占空比的变化而变化。 即使燃料电池侧采

用三相交错,由于输入的占空比随着燃料电池电压

而变化,所以输入纹波不为零[23] ,此外开关管软开
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关范围受限。
为了尽可能地减小输入电流纹波,本文提出了

一种新颖的电流源型混合 DAB 拓扑结构。 对于本

文的拓扑结构,在稳态运行过程中不论输出功率和

输入电压如何变化,输入侧开关管占空比始终为

50%,在交错的作用下输入电流纹波极小。 理论上,
电流纹波甚至可以减小到零。 此外,所有开关管均

可以在宽输入电压和宽负载范围内实现零电压开通

(Zero
 

Voltage
 

Switch,ZVS)。

2　 工作原理

2. 1　 电路拓扑

所提出的变换器拓扑结构如图 1 所示。
 

输入侧

(即燃料电池侧) 是双升压半桥结构,由四个功率

MOSFET( Q1,
 

Q1a,
 

Q2,
 

Q2a ) 和两个直流电感( L1,
 

L2)组成。 输出侧由全桥和辅助半桥构成。 其中,全
桥由四个 MOSFET( S1 ~ S4 )组成,辅助半桥由两个

MOSFET(S5,
 

S6)和两个电容器 Cu 和 Cd 组成。 两

侧通过高频变压器 T 连接,其匝数比为 1:n。 Lk 表

示变压器的漏电感。 m 是电压转换率,其定义式为:
m = Vo / (2nVin) (1)

图 1　 电流源型混合双有源桥变换器电路拓扑结构

Fig. 1　 Current-fed
 

hybrid
 

DAB
 

converter

2. 2　 工作原理

对于图 1 所示的电路,根据副边高脉冲的占空

比 d 可分为三种工作模式。 具体混合桥三种模式的

典型示意图如图 2 所示。 图 2 中,Ap+是低压侧电压

vab 的正半周的伏秒积,As+是高压侧电压 vcd 折算到

变压器原边时其正半周的伏秒积。 中小负载下一般

典型工作波形如图 2( b)所示。 输入侧开关管,Q1

和
 

Q1a,
 

Q2 和
 

Q2a 分别互补工作,占空比固定为

50%;
 

Q1 和
 

Q2 相移 Ts / 2,其中 Ts 是开关周期。 对

于输出侧开关管,S1 和 S2,
 

S3 和 S5,
 

S4 和 S6 也互

补工作。 S1 和 S2 的占空比固定为 50%,并且 S1 的

选通信号滞后移相率 φ 于 Q1a 的选通信号。
 

S3 和 S4

的占空比均表示为 d。
 

S3 和 S4 分别与 S2 和 S1 同时

接通。 正确选择 d 可以确保所有开关管在宽范围内

实现 ZVS,这点将在第 3 节中进行介绍。 vab 表示图

1 中点 a
 

和点 b 之间的电压,vcd 是点 c 和点 d 两端

的电压。 漏电感中电流表示为 iLk。

图 2　 混合桥三种模式的典型示意图

Fig. 2　 Typical
 

operation
 

diagram
 

of
 

three
 

modes
 

of
 

hybrid
 

bridge

2. 3　 典型工作区域

典型工作波形如图 3 所示,根据图 3 的工作波

形,整个开关周期可分为 12 个阶段。 由于工作模态

是对称的,故图 4 仅给出了一半的开关周期,并在下

面进行详细描述。 另一半周期中的模态是相似的。
(1)工作模式 1 ( t0 ~ t1 )。 此工作模式如图

4(a)所示。 在 t0 时刻之前,低压侧 Q1 和 Q2a 导通,
高压侧 S2、S5 和 S6 导通,因此 vab 为-VCc, vcd 为-
Vhigh / 2,谐振电感电流 iLk 线性减小。 此时,Q1a 和 Q2
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图 3　 典型工作波形

Fig. 3　 Typical
 

operating
 

waveforms

承受的反压均为 VCc。
在 t0 时刻,Q1 和 Q2a 关断,低压侧所有开关管

的结电容将与 Lk、L1、L2 一起谐振。 以 Q1 和 Q1a 为

例,L1 电流 iL 1 与 Lk 电流 iL k 之差给 Q1 结电容充

电,并给 Q1a 结电容放电,直到 Q1a 的漏-源极电压

降为零,此时 Q1a 的体二极管导通,谐振过程结束;
由于二极管钳位作用,Q1a 的漏-源极电压将被钳位

在零,若此时给 Q1a 导通信号,Q1a 将实现 ZVS 软开

关。 类似,如果电流- iL 2 -iL k 为正,将给 Q2 的结电

容放电,并给 Q2a 结电容充电,进而为 Q2 实现 ZVS
软开关做准备。

(2)工作模式 2 ( t1 ~ t2 )。 此工作模式如图

4(b)所示。 在 t1 时刻,控制器给出 Q1a 和 Q2 的导

通信号,通过合理的直流电感和漏感设计,Q1a 和 Q2

可实现 ZVS 软开关,将在第 5 节介绍。 在 Q1a 和 Q2

导通后,电压 vab 为+VC c,vcd 为-Vo / 2,VC c 为电容 Cc

两端的电压,Vo 为图 1 中输出侧的电压。 此时谐振

电感电流 iL k 将以固定斜率线性上升。 值得注意的

是,在此期间,S1 承受的反压为 Vhigh,而 S3 和 S4 承

受的反压则被处于导通状态的 S5 和 S6 钳位在

Vhigh / 2。
在工作模式 2 期间,变换器满足式(2):

vab = + VCc,vcd = - Vhigh / 2

iLk( t) = iLk( t1) +
vab - vcd / n

Lk
( t - t1)

ì

î

í

ïï

ïï

(2)

　 　 ( 3) 工作模式 3 ( t2 ~ t3 )。 此工作模式如图

4(c)所示。 在 t2 时刻,高压侧 S2 和 S6 被关断,副边

电流 is 将给 S2 的结电容充电并给 S1 的结电容放

电,直到 S1 的漏-源极电压下降到零且 S2 电压上升

到 Vhigh,此时 S1 的本体二极管将导通,为 S1 实现

图 4　 典型工作区域

Fig. 4　 Typical
 

operating
 

periods

ZVS 软开关做准备。 与此同时,电流 is 将给 S3 和 S6

的结电容充电并给 S4 的结电容放电,直到 S4 的漏-
源极电压下降到零且 S3 和 S6 电压分别上升到 Vhigh

和 Vhigh / 2,此时 S4 的本体二极管将导通,直到 S1 和

S4 被开通。
(4)工作模式 4 ( t3 ~ t4 )。 此工作模式如图

4(d)所示。 在 t3 时刻,控制器给出开关管 S1 和 S4

的导通信号;根据模式 3 的分析,S1 和 S4 可以实现

ZVS。 在其导通之后,电压 vab 为+VC c,vcd 为+Vhigh,
iL k 将线性下降。 在此期间,S2 和 S3 承受的反压均

为 Vhigh,S6 承受的反压为 Vhigh / 2,而 S5 虽然尚未被

关断,但是 S5 在该模态期间无电流流过,其漏-源极
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电压为零。
在模态四期间,变换器满足方程:

vab = + VCc,vcd = + Vhigh

iLk( t) = iLk( t3) +
vab - vcd / n

Lk
( t - t3)

ì

î

í

ïï

ïï

(3)

　 　 (5) 工作模式 5( t4 ~ t5 )。 此工作模式如图 4
(e)所示。 在 t4 时刻,高压侧 S4 被关断,副边电流 is

将给 S4 的结电容充电,并给 S3 和 S6 的结电容放

电,直到 S6 的漏-源极电压下降到零,由于此时 S5

两端的电压为零且其驱动信号仍为高电平,具备导

通能力,所以 S6 的体二极管将正向导通,谐振过程

结束,并将 S3 和 S4 的电压钳位在 Vhigh / 2。 由于 S6

的体二极管将其电压钳位为零,等待 S6 导通信号的

到来,为 S6 实现 ZVS 做准备。
(6)工作模式 6( t5 ~ t6 )。 此工作模式如图 4(f)

所示。 在 t5 时刻高压侧 S6 的驱动信号变为高电平,
如果 is 为负值的话,则 S6 可以实现 ZVS 软开关,反之

则 S6 硬开通。 在 S6 导通之后,电流重新流经 S5。 该

模态期间,电压 vab 为+VC c,vcd 为+Vhigh / 2,因此 iL k 将

线性上升(斜率小于模式 2 中的上升斜率);S2 承受

的反压为 Vhigh,而 S3 和 S4 承受的反压则均为 Vhigh / 2。
在工作模式 6 期间,变换器满足方程:

vab = + VCc,vcd = + Vhigh / 2

iLk( t) = iLk( t5) +
vab - vcd / n

Lk
( t - t5)

ì

î

í

ïï

ïï

(4)

　 　 在 t6 时刻,低压侧 Q1a 和 Q2 被关断,此时原边

开关管的结电容将与 Lk、L1 和 L2 一起谐振,谐振过

程与模式 1 类似,原边交流电压 vab 的电平也将由

+VCc 逐渐变为-VCc,此后将开始 vab 的负半周阶段,
其与正半周的模态分析类似,因此不再赘述。

3　 软开关条件分析和控制策略

3. 1　 软开关条件分析

如前所述,所提出的变换器传递的功率由两个

独立变量控制,即移相角 φ 和输出侧占空比 d。 因

此,对于具有固定输入电压和传输功率的特定工作

点,可以通过改变两个控制变量的可能组合来产生

不同的 iL k 波形,从而导致实现 ZVS 条件的不同。
所提出的变换器的理论工作波形如图 5 所示。

t0 ~ t5 是功率管的开关时刻。 这些时刻漏电感电流

值决定了是否能实现功率管的软开关,因此需要计

算这些电流的表达式。
根据图 5 和式(2) ~ 式(4),可得到漏感电流在

图 5　 理论工作波形

Fig. 5　 Theoretical
 

operating
 

waveforms

下述时刻电流值的表达式:
iLk(t1) = - iLk(t4) = iLk(t0) + [2Vin + Vo / (2n)]φTs / Lk

iLk(t2) = - iLk(t5) = iLk(t1) + (2Vin - Vo / n)dTs / Lk

iLk(t3) = - iLk(t0) = iLk(t2) + [2Vin - Vo / (2n)](0. 5 - φ - d)Ts / Lk

{
(5)

　 　 求解式(5)可得到式(6):
iLk( t0 ) = [ - 0. 5nVin + Vo(0. 125 + 0. 25d - 0. 5φ)]Ts / (nLk )

iLk( t1 ) = [(0. 125 + 0. 25d)Vo + nVin(2φ - 0. 5)]Ts / (nLk )

iLk( t2 ) = [(0. 125 - 0. 75d)Vo + nVin(2d + 2φ - 0. 5)]Ts / (nLk )
{

(6)
　 　 同时,输入直流电感电流的表达式为:

iL1( t0) = iL2( t3) = Po / (2Vin) + VinTs / (4Lin)
iL1( t3) = iL2( t0) = Po / (2Vin) - VinTs / (4Lin){

(7)
式中,Po 为输出功率。 开关管的 ZVS 条件可以总结

如表 1 所示。
表 1　 ZVS 实现条件

Tab. 1　 ZVS
 

conditions
 

for
 

switches

开关实现 ZVS 电流条件

S1 &S2 &S3 &S4 iL k( t1 ) >0
S5 &S6 iL k( t2 ) <0

Q1 &Q1a &Q2 &Q2a -iL k( t0 ) >iL 2( t0 )

3. 2　 控制策略

从表 1 可以看出,对于输出侧全桥开关管 S1 ~
S4,一旦 iL k( t1)值为正,就可以实现 ZVS。 如果输出

侧占空比 d 选择如下:
d = 1 / m - 0. 5 (8)

　 　 则式(6)中的 iL k( t1)可以表示为:
iLk( t1) = 2VinφTs / Lk (9)

　 　 考虑到系统中的单向功率流特征,移相比 φ 总

是正的,iL k( t1 )可以始终保持为正。 因此可以获得

S1 ~ S4 的 ZVS。 同时,通过适当设计输入直流电感

值和 Lk,可以实现 Q1、Q1a、Q2 和 Q2a 的 ZVS。
在这种情况下,d 仅由电压转换增益决定,不受
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负载条件的影响。 然而,辅助开关管 S5 和 S6 的

ZVS 与 φ 和 d 的组合有关。 如果仅根据式(8)选择

d,则当传输功率高时,不能实现 S5 和 S6 的 ZVS。
因此,为了确保 S5 和 S6 的 ZVS,d 不能仅由式(8)
决定,并且需要改进控制。

根据表 1,
 

S5 和 S6 的 ZVS 实现条件可表示为:
iLk( t2) < 0 (10)

　 　 根据式(1)和式(6),该条件可以写为:
(1 - 6d)m + (8d + 8φ - 2) < 0 (11)

　 　 考虑到 iL k( t2)的值,假设其为 0,则可以得到式

(12)。 如果式(12)成立,则在任何条件下 iL k( t2 )的

值均为 0,这也是实现 S5 和 S6 的 ZVS 的边界条件。
d = (8φ + m - 2) / (6m - 8) (12)

　 　 在该情况下,在时间间隔
 

( t1,
 

t2 )
 

内漏感线性

减小而 iL k( t2)
 

的值为 0,
 

所以 iL k( t1)
 

的值恒为正,
S1 ~ S4 可以实现 ZVS。

但是式(12) 将会导致新的问题。 在这种情况

下变换器传递的功率可以表达为:

Po =
∫Ts

0
2Vin( t) iLk( t)dt

Ts

=
2[d2 + φ(1 - 2φ) + d(2φ - 0. 5)]mV2

inTs

Lk

(13)
　 　 将式(12)代入式(13)中可得到:

Po =
mTsV2

in

Lk(3m - 4) 2 [ - 4(9m2 - 36m + 40)φ2 +

4(6m2 - 19m + 12)φ - (m - 1)(m - 2)]
(14)

　 　 式(14)显示传输的功率有最小的限制。 最小

传输功率 Pmin 可以表示为:

Pmin =
mTsV2

in(m - 1)(m - 2)
Lk(3m2 - 12m + 8)

(15)

　 　 综上所述,根据式(8) 的关系,辅助开关管的

ZVS 可以在轻负载时实现,但在重负载时不能保证。
相比之下,采用式(12)的控制策略,由于最小输出

功率受限,因此可以在某种负载上实现用于辅助开

关管的 ZVS。 因此,两个控制律可以组合在一起。
因此,所提出的控制策略如式(16)所示:

d =
max 1

m
- 0. 5,8φ + m - 2

6m - 8{ } 6m - 8 > 0

min 1
m

- 0. 5,8φ + m - 2
6m - 8{ } 6m - 8 < 0

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

(16)

3. 3　 控制框图

该变换器的控制框图如图 6 所示。 它由移相环

路和占空比环路组成。 移相环路由输出电压环路和

输入电流环路组成,旨在通过相移调节输出电压。
占空比环路根据式(16)改变 S5 和 S6 的占空比 d。
Gv( s)和 G i( s)分别是输出电压调节器和输入电流

调节器的传递函数。 Hv 和 Hi 分别是 vo 和 iin 的采

样系数。 Fn( s)是一个陷波滤波器,用于通过单相逆

变器负载降低低频输入电流纹波。
 

图 6　 控制框图

Fig. 6　 Control
 

block
 

diagram

若输入电压是固定的且输出电压 vo 低于其参

考电压,则移相比 φ 增加且传递的功率也增加。 由

于负载是固定的,vo 将上升,直到等于参考值。

4　 电流纹波分析

4. 1　 高频电流纹波分析

图 7 显示了在忽略死区时间并且所有器件都是

理想的情况下输入侧电感器电流波形。 由于只考虑

输入侧的纹波,忽略死区,可以将输入侧分为四个工

作模式,在时间[T0,
 

T1 ]中 Q2a 和 Q1 开通,在时间

[T1,
 

T2]中 Q1a 和 Q2 开通。 所有输入侧开关管的

占空比为 50%,因此平均钳位电容电压 VC c 是输入

电压的两倍,表示为:
VCc = 2Vin (17)

图 7　 忽略死区影响下的输入电感电流波形

Fig. 7　 Input
 

inductor
 

current
 

waveforms
 

neglecting
 

dead
 

time
 

effect

　 　 L1 和 L2 为输入侧的电感值,如图 1 所示。 时间
 

[T0,
 

T1]中,L1 上电压为 Vin -VCc 而 L2 上的电压为

Vin。 在时间[T1,
 

T2]中,L1 上电压为 Vin,而 L2 的电

压为 Vin -Vc。 因此 L1 上电流 iL 1 和 L2 上电流 iL 2 可
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以表达为:

iL1( t) =
I1 +

VinTs

4L1

-
Vin

L1
( t - T0) T0 ≤ t < T1

I1 -
VinTs

4L1

+
Vin

L1
( t - T1) T1 ≤ t < T2

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

iL2( t) =
I2 -

VinTs

4L2

+
Vin

L2
( t - T0) T0 ≤ t < T1

I2 +
VinTs

4L2

-
Vin

L2
( t - T1) T1 ≤ t < T2

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

(18)
式中,I1 和 I2 分别为 L1 和 L2 的平均电流。 假设 L1

和 L2 的值相同,则输入电流 iin 可以表达为:
iin( t) = iL1( t) + iL2( t) = I1 + I2 (19)

　 　 从式(19)可以看出,输入电流 iin 是恒定的直流

值,如果 L1 和 L2 相同,则没有高频电流纹波。 因

此,所提出的变换器理论上可以实现高频纹波自由

输入电流。
4. 2　 低频电流纹波分析

当 DC-DC 变换器的负载是单相逆变器时,DC-
DC 变换器的输入电流包含由于功率脉动引起的低

频电流纹波。 因为负载为单向逆变器,直流母线电

压包含二倍频的低频纹波,该纹波将作为电压反馈

的一部分,导致 iin 的参考给定也产生脉动。 本文

中,在输出电压反馈路径中使用陷波滤波器。 其中

心频率设置与双倍频的频率相同,因此可以滤除低

频分量。 陷波滤波器通过软件实现,不需要额外的

硬件设备。

5　 仿真及实验结果

5. 1　 仿真分析

为了对电流源型混合双有源桥电路、控制方法

以及参数设计进行原理验证,本节将利用 PSIM 软

件进行仿真验证。 仿真参数如表 2 所示。
表 2　 仿真参数

Tab. 2　 Simulation
 

parameters

参数 数值 参数 数值

Vin / V 24~ 36
 

L1 ,
 

L2 / μH 11
 

Vo / V 400
 

Lk / μH 3
 

Po / kW 1
 

n 5
fs / kHz 50

 

Cc / μF 60
 

不同电压和不同功率下的稳态仿真波形如图 8
所示。 由图 8 可知,不论输入电压还是负载如何变

化,输入电流的纹波都很小。
图 8　 稳态仿真波形

Fig. 8　 Simulated
 

steady
 

state
 

waveforms
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　 　 图 9 为负载单相逆变器时的二次纹波。 可以发

现,采用陷波器可以显著降低低频电流纹波。
 

图 9　 负载单相逆变器时的二次纹波

Fig. 9　 Secondary
 

ripplefor
 

single-phase
 

inverter
 

load

5. 2　 实验分析

实验参数和表 2 中的仿真参数是完全一致的,
输入侧开关管型号为 IPT015N10N5,开关管 S1 ~ S4

的型号为 FDA50N50。
图 10 是输出侧占空比 d 仅由式(8)控制时,在

不同输入电压和负载条件下的稳态波形。 该变换器

在宽输入电压范围和宽负载范围内工作良好。 采用

式(12)中提出的控制所示,在某些情况下需要补偿

d 以实现辅助开关管 S5 和
 

S6 的 ZVS。

图 10　 采用式(8)控制下稳态波形

Fig. 10　 Steady
 

state
 

waveforms
 

with
 

control
 

expressed
 

by
 

(8)

　 　 图 11 为采用提出的控制方法在 24V 输入和

1kW 负载条件下的稳态波形。 占空比补偿为 0. 1。
可见,在采用该补偿以后,iL k( t2 )为负值,为实现软

开关提供了条件。 从上面的实验结果可以看出,所
提出的变换器可以在宽的范围内工作。

图 12 给出了 1kW 负载和不同的输入电压下

变换器高频纹波。 其中 iin 是输入电流而 Δiin 是其

交流分量。 ΔiL 1 和 ΔiL 2 分别代表 iL 1 和 iL 2 的交流

成分。 如图 12 所示,尽管输入电压变化,由于输

入侧开关管的占空比固定为 50%,高频输入电流

纹波很小。
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图 11　 Vin = 24V,
 

Po = 1kW 下采用所提出的

占空比补偿波形

Fig. 11　 Steady
 

state
 

with
 

the
 

proposed
 

control
 

with
 

Vin = 24V,
 

Po = 1kW

图 12　 使用 50%占空比交错工作的变换器的
高频电流纹波实验结果

Fig. 12　 Experiment
 

results
 

of
 

high
 

frequency
 

current
 

ripple
 

for
 

proposed
 

converter
 

using
 

50%
 

duty
 

cycle
 

interleaving
 

operation

　 　 图 13(a)和图 13(b)是负载为单相逆变器时,
分别不采用陷波器和采用陷波器时低频输入电流纹

波。 Δvdc 和
 

Δiin 是 vdc 和 iin 的交流分量。 由于图 12
所示的小高频纹波叠加在 iin 上,因此仅测量低频纹

波的峰峰值。 很明显,当在单相逆变器负载下,采用

陷波器可以显著降低低频电流纹波。 同时也表明,
在负载功率不断动态切换的情况下,系统也可以稳

定工作。

图 13　 有无陷波滤波器时低频电流纹波

Fig. 13　 Experimental
 

results
 

for
 

low
 

frequency
 

current
 

ripple
 

with
 

and
 

without
 

notch
 

filter

图 14 为不同输入电压和负载下输入侧下管开

Q1 的导通过程。 如图 14 所示,Q1 可以在宽输入电

压范围和宽负载范围内实现 ZVS。 根据前述分析,
输入上侧开关管比下侧开关管更容易实现 ZVS。 因

此 Q1a 和 Q2a 也可以实现 ZVS。
图 15 为在不同输入电压和负载情况下 S1 的

ZVS 过程。 可以发现 S1 可以在宽输入电压范围和

宽负载范围内实现 ZVS。 实际上,S1 和 S2 相对容易

实现 ZVS。
对于 S4,它与 S1 同时导通,因此实现 S1 和 S4

的 ZVS 的谐振电流也是相同的。
 

S4 关断状态时的

电压为 Vo / 2,而 S1 两端的电压为 Vo。 因此,一旦实

现 S1 的 ZVS,S4 也可以实现 ZVS。 图 16 为辅助开

关管 S5 的软开关实现过程。
 

可以看出,S5 可以在宽

范围内实现具有所提出的控制策略的 ZVS。
上述实验波形表明,所提出的变换器在宽输入

电压范围和宽负载范围内工作良好。 同时,所有开
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图 14　 Q1 的软开关波形

Fig. 14　 Soft
 

switching
 

waveforms
 

for
 

Q1

关管均可通过所提出的控制实现 ZVS。
 

此外,理论

上可以将输入电流高频纹波抑制到接近零;
 

在为单

相逆变器负载供电时,也可以显着降低低频电流纹

波。 这验证了所提出的变换器和控制的有效性。

图 15　 S1 的软开关波形

Fig. 15　 Soft
 

switching
 

waveforms
 

for
 

S1

对于所提出的转换器,测量了在不同输入电压

和不同负载条件下主电路的效率。 效率曲线如图

17 所示。 可以看出,对于相同的输入电压,主电路
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的效率随着传输的功率 Po 的增加而增加,最高转换

效率超过 95%。

图 16　 S5 的软开关波形

Fig. 16　 Soft
 

switching
 

waveforms
 

for
 

S5

图 17　 变换器主电路效率曲线

Fig. 17　 Efficiency
 

curves
 

of
 

converter

6　 结论

本文提出了一种新型电流源型混合双有源桥式

DC-DC 变换器用于燃料电池功率调节系统。
 

对于所

提出的变换器,所有输入侧开关管的占空比固定为

50%,并且双交错升压电路的选通信号相移 180°。
 

因此,与使用具有可变占空比控制的传统交错技术

相比,具有所提出的控制的变换器可以实现更低的

输入电流纹波。
 

当负载为单相逆变器时,陷波滤波

器可以有效地降低低频输入电流纹波。
 

此外,通过

使用所提出的控制策略,所有功率开关可以在宽输

入电压范围和宽负载范围内实现 ZVS,使得所提出

的变换器有很高的效率。 通过实验结果验证了所提

出的拓扑和控制策略的有效性。
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Abstract:
 

In
 

this
 

paper,
 

a
 

novel
 

current
 

fed
 

hybrid
 

dual
 

active
 

bridge
 

DC-DC
 

converter
 

is
 

proposed,
 

which
 

is
 

suit-
able

 

to
 

be
 

used
 

as
 

power
 

condition
 

systems
 

for
 

fuel
 

cell
 

or
 

PV
 

with
 

very
 

low
 

input
 

current
 

ripples. The
 

high
 

frequen-
cy

 

input
 

current
 

ripple
 

can
 

be
 

reduced
 

to
 

minimum
 

because
 

the
 

input
 

side
 

switches
 

are
 

always
 

switched
 

at
 

50%
 

duty
 

cycles
 

in
 

spite
 

of
 

the
 

fuel
 

cell
 

voltage
 

and
 

the
 

load
 

variation.
 

The
 

ZVS
 

range
 

can
 

be
 

extended
 

with
 

the
 

proposed
 

du-
ty

 

cycle
 

extension.
 

To
 

minimize
 

the
 

double-line
 

frequency
 

as
 

the
 

load
 

is
 

single-phase
 

inverter,
 

a
 

notch
 

filter
 

is
 

add-
ed

 

in
 

the
 

voltage
 

feedback
 

loop.
 

The
 

mode
 

analysis,
 

the
 

operation
 

principle,
 

ZVS
 

conditions
 

and
 

parameter
 

design
 

are
 

given
 

in
 

this
 

paper.
 

In
 

most
 

working
 

conditions,
 

ZVS
 

can
 

be
 

achieved
 

while
 

the
 

input
 

current
 

ripple
 

including
 

both
 

the
 

high
 

frequency
 

and
 

low
 

frequency
 

ones
 

is
 

low.
 

The
 

conversion
 

efficiency
 

is
 

high.
 

The
 

effectiveness
 

of
 

the
 

proposed
 

converter
 

employing
 

the
 

proposed
 

control
 

strategy
 

is
 

verified
 

by
 

simulation
 

and
 

experimental
 

results
 

of
 

a
 

prototype.
Key

 

words:
 

DC-DC
 

converter;
 

power
 

conditioning
 

system;
 

zero
 

voltage
 

switching;
 

current
 

ripple


