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摘要 

在众多的双向 DC-DC 电力电子拓扑中，双有源桥拓扑(DAB)由于具有电压增益范围

宽、易实现软开关等优点，在能量储存系统、不间断电源系统(UPS)、电动汽车、固态变压

器等场合具有较好的应用前景。在 DAB 的实际运行中，常常会在变压器及电感中产生直

流电流，造成磁芯磁化偏置，即所谓的磁偏现象。DAB 的稳态磁偏由电路参数和驱动信号

不对称等原因造成，会使功率器件丢失软开关，并增加器件电流有效值，使功率器件的开

关损耗和导通损耗同时增大；暂态磁偏则由移相角突变造成，使得电流瞬间出现较大峰值，

易造成变压器和电感的磁芯饱和，损毁电路。本文针对 DAB 的稳态和暂态磁偏问题，分

别提出了相应的抑制技术，从而提高 DAB 电路的稳定性和可靠性。 

针对 DAB 的稳态磁偏，本文提出了一种基于占空比调制的抑制技术，首先推导了零

磁偏所需满足的条件，接着推导了从占空比(控制端)到直流偏置电流(输出端)的小信号模

型，并据此设计了DAB稳态磁偏的闭环控制系统。采用了一种周期积分电路实现DAB原、

副边直流偏置电流的准确采样，并采用隧道磁电阻(TMR)作为电流传感器。搭建了一台

3200W 的 DAB 样机，验证了周期积分电路和稳态磁偏抑制技术的有效性，可以实现变压

器原、副边电流和励磁电流零偏置。 

针对 DAB 暂态磁偏，本文提出了一种基于峰值电流限制的抑制策略，通过设定电流

阈值，当电流超过阈值后，使对应桥臂的方波电压提前翻转，抑制电流继续快速上升，进

而避免磁元件饱和。仿真表明，该暂态磁偏抑制策略对 DAB 闭环控制动态响应无明显影

响。实验采用单稳态触发器和逻辑门搭建暂态磁偏抑制电路，并在 DAB 样机上验证了暂

态磁偏抑制技术的有效性。 

关键词：双有源桥、磁偏、占空比调制、峰值电流限制、周期积分电路 
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Abstract 

Among various bidirectional DC-DC power electronics topologies, the dual active bridge 

topology (DAB) has advantages including wide voltage gain range and the feature of soft 

switching, which makes it a promising topology in applications such as energy storage system, 

uninterrupted power supply (UPS), electric vehicles and solid-state transformers. In practice, DC 

current often arises in the transformer and inductor of a DAB converter, causing the magnetization 

bias in the core. The steady state DC bias is brought by unmatched parameters of the circuit and 

the asymmetrical driving signals, which will cause the loss of ZVS and the increase of RMS 

current, and these contribute to a larger switching loss and conduction loss. The transient DC bias 

is caused by the sudden change of phase shift ratio, a peak current will arise in this process, which 

may saturate magnetic cores of the transformer and inductor, leading to the failure of the converter 

in the end. In this paper, new methods of suppressing steady state and transient DC bias are 

proposed to increase the stability and reliability of DAB. 

For steady state DC bias, a suppression method based on duty cycle modulation is proposed. 

The conditions to achieve zero DC bias and the small-signal model from the duty cycle to the DC 

bias current are presented, and the closed loop control for suppressing steady state DC bias is 

designed. In this paper, a periodic integral circuit is adopted to precisely sample the DC current, 

a 3200W DAB prototype is constructed, and tunnel magnetoresistance (TMR) is employed as the 

current sensor. The proposed method is verified through experimental results with all steady state 

DC bias removed. 

For transient DC bias, a suppression method based on peak current limit is proposed. By 

setting current thresholds, the corresponding H-bridge square wave voltage will flip in advance 

when current exceeds the thresholds, which in turn slows down the increasing speed of current 

and avoid saturating the magnetic cores. The simulation results shows that the proposed method 

has limited influence on dynamic response of DAB. The peak current limit circuit is realized with 

monostable triggers and logic gates, and the effectiveness of the transient DC bias suppression 

method is verified using experimental results. 

Key words: Dual active bridge, magnetic flux bias, duty cycle modulation, peak current 

limit, periodic integration circuit.  
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第 1 章 绪论 

1.1 论文研究背景及意义 

随着生产力和社会的进步，世界对于能源的需求量逐年增加。据 BP 世界能源统计年

鉴数据显示，过去十年，全球能量需求增长为年均 1.5%，而仅 2018 一年，全球能量需求

增长就为 2.9%[1]。传统化石能源如煤、石油、天然气是目前人类的主要能量来源，但由于

其储量有限，且随之带来一系列的环境问题如全球变暖、雾霾等，针对能源的结构转型目

前已受到世界各国越来越多的重视。近些年，针对可再生能源如风能，太阳能，生物质能，

潮汐能，地热能等的分布式发电技术获得了长足的发展，我国作为能源消耗大国，曾于《可

再生能源中长期发展规划》中提出，到 2020 年，致力于使可再生能源消费量达到能源消

费总量的 15%[2]。 

由于可再生能源具有固有的波动性和间歇性，例如太阳能发电会受到光照的影响，风

能发电会受到风速的影响，这对新型发配电系统的性能提出了更高的要求[3]-[4]。在微电网、

电动汽车、混合动力储能等新型发配电系统中，承担电能变换的各种接口变换器，是决定

可再生能源发电发展的关键技术之一。其中，作为连接不同电压等级直流母线、直流母线

与储能系统、直流母线与直流负载之间的关键接口设备，高性能 DC-DC 变换器的研究至

关重要[5]。 

DC-DC 变换器按结构可分为隔离型和非隔离型拓扑，其中，隔离型 DC-DC 变换器由

于具有可变的变压器匝比，及电气隔离的特性，更适用于高电压传输比、高可靠性要求的

场合[6]。双有源桥(DAB)拓扑便是隔离型拓扑的一种，其具有很多自身的优势，例如电压

增益范围宽，输入输出侧隔离，功率可双向传输，可以实现软开关等[7]-[10]，这些优良特性

使其在能量储存系统、不间断电源系统(UPS)、电动汽车和混合动力汽车、固态变压器系

统等大功率场合中具有较好的应用前景[11]-[16]。 

双有源桥(DAB)电路拓扑如图 1-1所示，其由两个电压源型全桥电路(也可为半桥电路，

推挽电路)，一个高频变压器，及外接电感组成。 
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图 1-1 双有源桥(DAB)电路拓扑图 

针对 DAB 的各种控制策略中，最简单的为单移相控制(SPS)[17]，若忽略死区时间，单

移相控制所对应的典型电路波形可如图 1-2 所示。其中，g1-g8 为开关管的占空比，
priv 为

电路原边 H 桥的输出电压波形， secv 为电路副边 H 桥的输出电压波形， 1i 为电路的原边电

流。电路原副边侧的开关管驱动占空比都为 50%，其中，副边 H 桥方波和原边 H 桥方波

之间相差了一个移相角 d (相对于半个开关周期 Th)，能量通过外接的电感进行传输，移相

角越大，电路所传输的功率也就越大。若
priv 超前于 secv ，功率是正向流动从原边侧到副边

侧，此时的移相角 d 为正；如果
priv 滞后于 secv ，功率则是反向流动从副边侧到原边侧，此

时的移相角 d 为负。 

g1,g4

d

g2,g3

g5,g8

g6,g7

vpri

Nvsec

i1

t0

Th
T

t

t1 t2 t3 t4 t5 t6  

图 1-2 单移相控制(SPS)波形图 
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在实际工作中，DAB 常常会在变压器及电感中产生直流电流，直流电流会造成磁芯

磁化的偏置(以下简称为磁偏)。DAB 在稳态运行或是暂态过程中，都会产生磁偏问题。其

中，稳态磁偏(图 1-3)是由电路及功率器件参数的不对称造成，例如开关管门级驱动信号的

微小时序差异，器件导通/关断时间的延迟不一致，或者导通电阻的不同等；暂态磁偏是由

于系统状态突变时，例如负载加重，功率传输方向切换，或者输出电压参考突变等瞬间，

外接电感上出现了瞬时伏秒不平衡，进而产生一个电流尖峰，如图 1-4 所示。 

DAB 的稳态磁偏将会增大磁性元件及功率器件的损耗，也可能导致器件丢失软开关

而导致开关噪声；而暂态磁偏可能导致电感或变压器的磁芯饱和，导致电路损坏。因此，

为了提高系统运行的稳定性和安全性，有必要抑制 DAB 的稳态及暂态磁偏[18]。 

有磁偏

无磁偏

无磁偏

有磁偏

0

0

i1

im

 

图 1-3 DAB 中的稳态磁偏 

 

vpri

vsec

i1

d1T d2T

T

Ip1

Ip2

Ipn

t

ITdc

 

图 1-4 DAB 中的暂态磁偏 
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1.2 磁偏抑制策略的国内外研究现状 

1.2.1 稳态磁偏抑制研究现状 

针对 DAB 电路中稳态磁偏的抑制有多种方案。最常见的方法是在变压器的原副边绕

组中各串接一个“隔直电容”[19]，此电容能够起到隔直通交的作用，将电路中的直流电流

分量消除。此方法虽然简单，但在高压、大功率场合，高压大容量的电容会显著增加 DAB

的体积和成本。 

通过在磁芯中加入气隙同样可以抑制磁偏[28]，由于气隙的存在，磁芯的磁导率下降，

从而使其耐直流磁通的能力大大提高，即使电路中存在较大的直流电流也不会使磁芯饱和。

但是该方法无法消除磁偏，且会减小励磁电感，增加磁芯和功率器件的损耗。 

通过使变换器保持在软开关(ZVS)状态，也可以起到抑制磁偏的效果。在死区时间内，

电流的方向不再由开关管导通状态决定，由此可以补偿掉部分伏秒不平衡[20]。由于补偿能

力有限，该方法也无法完全消除磁偏。 

以上三种方法都是被动的抑制磁偏，或是增大了系统的体积与成本，或是磁偏抑制效

果有限。为了完全消除稳态磁偏，需要主动检测磁芯内部的磁化状态，并加入主动控制。

通常来讲分为两步，磁通量测量以及稳态磁偏抑制，下面分别进行介绍。 

1.2.1.1 磁通量测量 

首先需要进行的是磁芯内部的磁通量测量。图 1-5 给出了常见的磁通量测量方式，按

照磁芯内部的磁化状态，可以分为饱和磁通量检测，动态磁通量检测，以及连续磁通量检

测。 

磁通量测量

饱和磁通量
检测

动态磁通量
检测

连续磁通量
检测

RC积分
电路

直接测量励
磁电流

霍尔元件测
磁通量

正交磁通量

磁通门

并联磁通路

磁耳  

图 1-5 常见的磁通量测量方式分类 
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(1) 饱和磁通量检测 

 

(a) 一侧开气隙[21] 

 

(b) 外接辅助磁芯回路[22] 

图 1-6 饱和磁通量检测示例 

图 1-6 给出了两种饱和磁通量检测方法的示例[21]。图 1-6(a)中，在磁芯的一侧增加气

隙，并在其旁边外加辅助绕组。由于加了气隙一侧磁芯的磁阻远大于未加气隙的一侧，因

此在磁芯内部磁通量较小时，大部分磁通都流经图中的左侧磁柱；而当磁芯接近饱和时，

磁芯左侧的磁阻增大，磁通开始流经图中右侧磁柱。因此，通过检测辅助绕组上的电压变

化，便可得知磁芯内部磁化状态的变化。图 1-6(b)中，在磁芯外侧开一个细槽，并在旁边

增加一个磁通回路[22]。由于开槽处的截面积较小，所以开槽部分的磁芯要早于未开槽部分

的磁芯饱和，此时便可以通过辅助绕组的电压变化得知磁芯的磁化状态。 

这种方案的缺点较为明显，因为其只有在磁芯接近饱和时才能检测到磁偏。通常情况

下，DAB 稳定运行时的磁偏并不大，不足以使磁芯饱和。但即使较小的磁偏，也会对变换

器的性能造成影响，如增加损耗等，因此该方法具有一定的应用限制。 

(2) 动态磁通量检测 

 

图 1-7 动态磁通量检测示例[23] 

图 1-7 给出了动态磁通量检测的示例[23]，其核心思想为，在 H 桥的输出侧外加一个积

分电路。变换器稳态运行时，积分电路在一个开关周期内的积分量为零，假设每个周期在
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固定时刻采样积分电容上的电压，那么采集到的电压值不变；当电路的负载发生突变时，

由于电路要过渡到新的稳态，RC 电路在一个开关周期内的积分量便发生瞬时改变，因此

便可从电容上的电压变化得知磁芯内部的磁化状态。这种方法的缺点在于无法检测稳态时

的磁偏。 

(3) 连续磁通量检测 

连续磁通量检测是目前采用最为广泛的测量方法。由于其可以检测到全范围内的磁芯

状态，因此可以更好的消除磁偏。连续磁通量检测有多种方式，图 1-8 选取了具有代表性

的几种，接下来进行详细介绍。 

图 1-8 连续磁通量检测示例 

图 1-8(a)采用直接测量励磁电流的方案。在原有的主变压器外侧，增加一个辅助磁芯，

保证辅助磁芯上的绕组匝比与主变压器相同，但是其中一边的线圈是反向的，这样辅助磁

芯上绕组电压的大小就反映了励磁电流的大小[24]。这种方法较为简单，但是辅助变压器增

加了体积，在高压场合还增加了系统的绝缘难度。 

图 1-8(b)通过在磁芯通路中插入霍尔传感器的方式，来直接得到磁芯内部的磁化状态，

这种方法也较为简单，但是气隙的引入降低了励磁电感从而增加了损耗；另外，将霍尔元

件装配在磁芯内部具有一定的工程难度[25]。 

图 1-8(c)所示的方法被称作正交磁通测量。在磁芯的中间穿过一条线圈，此线圈中通

 

(a) 直接测量励磁电流[24] 

 

(b) 霍尔元件磁通测量[25] 

 

(c) 正交磁通测量[26] 

 

(d) 磁通门测量[27] 

 

(e) “磁耳”测量[28]  
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过直流电流，并产生一个与主磁芯内部磁场方向正交的磁场。由于磁场是正交的，主磁通

本身并不会引起辅助线圈上的电压变化。当主磁通发生变化时，由于磁化曲线的非线性，

磁芯的磁导率同时也发生变化，辅助线圈对应产生的磁通量便也发生变化，此时在辅助线

圈两侧可以测量到电压。但是这种方法需要特定结构的磁芯以令辅助线圈穿过，增加了成

本和复杂性；而且，B-H 曲线往往都具有一定范围的线性区间，只有磁芯接近饱和时，这

种检测方法的效果才较为明显[26]。 

图 1-8(d)所示的方法为磁通门测量[27]。变压器原副边的绕组绕制在 E 型磁芯的中柱

上，并在一侧的“I 型”磁芯结构上，放置了一路辅助绕组。当磁芯内部存在直流磁通时，

辅助绕组两端测得的电感量会发生变化，因此便可得知磁芯内部的磁化状态。这种方法的

主要缺点是，需要考虑辅助绕组与原副边绕组之间的绝缘问题，另外由于辅助绕组必须要

放置在磁芯窗口中，因此降低了变压器的窗口系数。 

图 1-8(e)所示为一种新型的，名为“磁耳”的辅助电路结构[28]。在主磁芯外侧，并联

了一个辅助磁芯，该辅助磁芯和主磁芯紧密贴合，并与其共享磁通回路。当主磁芯中的磁

通增加时，磁芯的磁阻同时发生变化，更多的磁通就流经了辅助磁芯。辅助磁芯上绕制有

绕组并通以恒定幅值的高频电压源激励，因此，辅助线圈中的电流峰值和其电感量成反比。

此电流接下来被整流和滤波，并得到一个代表电感量的低频信号，从而可以反馈主磁芯的

磁化状态。 

还有一种常见的方法是，直接利用电流传感器对变压器原副边的电流进行测量，并在

软件中做采样值的开关周期平均(图 1-9)，以此得到电流的直流量[29]。这种方法可以获取

准确的电流信息，简单直观。然而，由于需要做平均值处理，采样频率须远远高于开关频

率(几十倍)，很难应用在高频(如 100kHz 以上)的场合。降低采样点数量是一种解决问题的

办法，但是会导致电流均值的计算不准确。 

移动窗口
平均

 

图 1-9 开关周期平均取电流平均值[29] 

1.2.1.2 稳态磁偏抑制 

检测到磁芯内部的磁化状态后，接下来便可进行稳态磁偏抑制。其核心思想为，通过
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主动改变 DAB 开关管的占空比，产生反向的电流，并以此抵消电路中的原有磁偏。在现

有的磁偏抑制方法中，主要是针对DAB的单移相控制(SPS)来进行的，下面进行详细介绍。 

传统的 DAB 闭环控制只需要一路电压环即可。为抑制稳态磁偏，文献[30]除电压环之

外，在电路原边侧增加了一路电流环。图 1-10 给出了对应的控制框图，如图所示，电压环

和电流环被分为两个独立的部分，其中，电压环负责控制副边 H 桥的开关管，调整移相角

并控制传输的功率；电流环负责控制原边开关管，改变其占空比以消除电路中的直流电流。 

然而，这种方法只能消除原边绕组的直流电流，而忽略了副边绕组中的直流电流。实

际上，励磁电流中的直流分量是由原副边侧共同决定的，仅抑制原边磁偏电流无法实现整

个 DAB 电路的零磁偏。 

 

图 1-10 原边侧外加电流环的稳态磁偏抑制方法[30] 

文献[29]采用直接控制励磁电流的方法来消除电路磁偏。如图 1-11 所示，DAB 原副

边分别由电流传感器进行采样，并将采样值做差，以此得到励磁电流的瞬时值大小。电路

在一个开关周期内采样多次电流值，并通过滑动窗口的方式减小误差，最终通过平均值运

算得到励磁电流中的直流分量。接下来，此分量与零做比较，并在数字信号处理器(DSP)

中做补偿，调制副边 H 桥开关管的占空比，来达到消除磁偏的效果。 

 

图 1-11 直接控制励磁电流的稳态磁偏抑制方法[29] 
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综上，磁通量测量可以得到磁偏的具体状态，接下来施加主动控制，便可将 DAB 中

的稳态直流电流移除，但是以上方法并不能抑制 DAB 暂态过程产生的瞬时磁偏。 

1.2.2 暂态磁偏抑制研究现状 

如前文所述，稳态磁偏的危害主要在于其会增大开关管及磁芯的损耗，降低系统效率，

导致变换器失去软开关等；而暂态磁偏则会在电路中产生一个瞬时电流尖峰，当系统处于

负载加重，功率传输方向切换，或者输出电压参考突变等状态时，此电流尖峰可能导致变

压器及电感的磁芯饱和，为系统的安全运行带来风险。因此，探究针对暂态磁偏的抑制方

法具有重要意义。 

DAB 在暂态过程产生电流尖峰的原因，主要是由于电路状态变化后，原有施加在变

压器及电感上的“伏秒”值不再平衡，需要经过几个开关周期才能调整至新的稳态。倘若

能够在暂态的第一个开关周期内就主动控制“伏秒”至新的平衡状态，便可避免电路中的

电流尖峰，使电流在一个开关周期后即进入稳态，这也是大多数暂态磁偏抑制文献所采用

的主要思想。 

文献[32]中，利用电流预测模式来保证暂态过程中电流的对称性。系统采用电压环及

电流环双环控制，其中，内部电流环的参考值由外部电压环计算获得。如图 1-12 所示，电

压环产生所需的
1

ref

dI 后，根据上一个开关动作点所采样的电流值 0I 大小，便可以反推出此

时所需要的移相角 1d 的大小；移相角 2d 的确定同理，通过采样得到的 I 值，与所需要的

2

ref

dI ，计算出所需要的移相角 2d 的大小。由于在系统的控制策略中，始终设置
1

ref

dI 与
2

ref

dI 互

为相反数，因此，电路电流会跟随所设定的参考值变化并保持正负对称，从而消除了暂态

过程中的磁偏。 

 

图 1-12 电流预测模式抑制暂态磁偏[32] 
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文献[33]中，通过在暂态过程瞬间增加系统的开关模态来消除磁偏，如图 1-13 所示，

暂态的第一个开关周期内，通过对 H 桥输出电压 1acv 增加一个零输出区间( 1 4-  )，就可以

令电感及变压器上仍旧保持“伏秒平衡”，由此避免了瞬时电流尖峰。 

 

图 1-13 增加开关模态抑制暂态磁偏[33] 

若是在暂态过程的第一个开关周期内，能够临时修正原副边 H 桥方波电压的上升/下

降沿、或改变其占空比/周期，也可以更改施加到电感及变压器上的“伏秒”值。这种“临

时调整”控制策略同样可以让电流在一个开关周期后即进入新的稳态，避免了电流尖峰。

图 1-14 给出了“临时调整”策略其中一种典型的波形图，其中，黑色实线为原有波形，蓝

色虚线为调整后的电流波形。可以看到，暂态瞬间的开关周期 tT 内，副边侧 H 桥方波电压

XYv 的上升沿及下降沿均被提前，由此保证了电流的对称性[34]。 

  

图 1-14 “临时调整”控制策略示例[34] 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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目前大多数有关“临时调整”控制策略的文献均只关注了功率传输方向不变时的情形

[34]-[35]，而在文献[36]中，此种方法被进一步推广到功率双向传输时的情况。近些年来，“临

时调整”控制策略得到了全面细致的总结[37]，并被延伸到如延伸移相(EPS)，双移相(DPS)，

三移相(TPS)等更复杂的 DAB 控制策略当中[38]。 

1.3 本文的主要研究工作 

现有针对磁偏抑制的文献研究或是只关注稳态磁偏，或是只关注暂态磁偏，而并没有

相关方法将两者结合。但在实际中，两者都会对 DAB 的可靠运行带来危害。本文针对 DAB

的稳态和暂态磁偏问题，分别提出了相应的抑制技术，论文结构安排如下： 

第一章首先介绍了双有源桥拓扑(DAB)的优势特点及适用场合，简要介绍了 DAB 在

运行中可能存在的磁偏问题，并针对现有的主要稳态磁偏抑制方案，暂态磁偏抑制方案进

行了概括与总结。 

第二章针对稳态磁偏，提出了一种基于占空比调制的抑制技术，文中首先推导了零磁

偏所需满足的条件，接着推导了从占空比(控制端)到直流偏置电流(输出端)的小信号模型，

并据此设计了抑制 DAB 稳态磁偏的闭环控制系统。采用了一种周期积分电路实现原、副

边直流偏置电流的准确采样，并采用隧道磁电阻(TMR)作为电流传感器。搭建了一台

3200W 的 DAB 样机，验证了周期积分采样电路和稳态磁偏抑制技术的有效性，可以实现

变压器原、副边电流和励磁电流零偏置。 

第三章针对暂态磁偏，本文提出了一种基于峰值电流限制的抑制策略，通过设定电流

阈值，当电流超过阈值后，使对应桥臂的方波电压提前翻转，抑制电流继续快速上升，进

而避免磁元件饱和。仿真表明，该暂态磁偏抑制策略对 DAB 闭环控制动态响应无明显影

响。采用单稳态触发器和逻辑门搭建暂态磁偏抑制电路，在 DAB 样机上验证了暂态磁偏

技术的有效性。 

第四章对本文的研究内容进行了总结，并对本课题未来的研究方向进行了展望。 

  

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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第 2 章 稳态磁偏抑制策略 

2.1 引言 

若 DAB 原副边未串接隔直电容，则电路稳态时可能存在直流电流分量，这是由于电

路参数差异以及驱动信号不对称等原因造成的。开关管的导通电阻差异，器件导通/关断的

延迟不一致等，使得 DAB 的 H 桥方波电压平均值不为零，进而产生磁偏。 

本章针对 DAB 的稳态磁偏，提出一种基于占空比调制的抑制策略。文中给出了零磁

偏条件，控制端到输出端的小信号模型，并对采样及控制策略进行了分析。最后搭建了一

台 DAB 样机，验证了方案的有效性。 

2.2 SPS 下 DAB 的基本工作模态 

根据图 1-2 示例的 DAB 在单移相控制(SPS)下的典型波形，若忽略同一桥臂上下开关

管的死区时间，则 SPS 控制可以分为六个工作区间，如图 2-1 所示： 

 

(t0-t1) 

 

(t1-t2) 

 

(t2-t3) 

 

(t3-t4) 

 

(t4-t5) 

 

(t5-t6) 

图 2-1 单移相控制(SPS)下的各工作模态 

若将电路元件都视为理想的，则电感电流在 t0-t6 之内各个区间将呈线性变化，假设
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DAB 电路母线输入电压为 Vi，母线输出电压为 Vo，则电流 i1 对应的表达式为： 

 

1 0 0 0 2

1 2 2 2 3

1

1 3 3 3 5

1 5 5 5 6

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

( )
-

( ) ( ) ( )

- +
( ) ( ) ( )

i o

k

i o

k

i o

k

i o

k

V NV
i t t t t t t

L

V NV
i t t t t t t

L
i t

V NV
i t t t t t t

L

V NV
i t t t t t t

L


   


 

   


 
    



    


 (2.1) 

由电路模态分析可得： 

 

2 0

3 2

1 0 1 3

(1 )

( ) ( )

h

h

t t dT

t t d T

i t i t

 


  
  

 (2.2) 

将式(2.2)代入式(2.1)，可推导出 t0 时刻的起始电流大小： 

 1 0

2
( )

4

o i o

s k

NV V dNV
i t

f L

 
  (2.3) 

进而，在正向传输功率时，DAB 变换器的平均功率为： 

 

3

0

1

1
( ) (1 )

2

t

i o
pri

h s kt

NVV
P v i t dt d d

T f L
    (2.4) 

2.3 基于积分采样的稳态磁偏抑制策略 

2.3.1 零磁偏条件推导 

为同时消除 DAB 原、副边电流和励磁电流中的直流分量，需要推导出电路在零磁偏

状态下时，所需满足的基本条件，并以此得到对应的控制策略。 

双有源桥(DAB)原副边的全桥电路可以简化为两个方波电压源，其等效电路如图 2-2

所示，变压器的副边阻抗已经折算到变压器原边。其中， 1L ， 2L (副边折算到原边)分别为

变压器两侧串接的电感， mL 为变压器的励磁电感， 1r ， 2r  (副边折算到原边)为电路中的等

效寄生电阻，包括开关管导通电阻及导线电阻等。 

为简化分析，此处仅考虑电路中的直流电流分量，此时图 2-2 中的电感 1L ， 2L等效为

短路；对于变压器的磁芯来讲，直流电流并不会在磁芯内部产生变化的磁通，因此不会向
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副边传递能量，励磁电感 mL 在直流电流下同样可以等效为短路，图 2-2 可以进一步简化为

图 2-3。其中， 1i ， 2i， mi ，
priv ， secv 分别为 1i ， 2i， mi ，

priv ， secv 的周期平均值，在这里，

周期平均值 x 代表了 x 的直流分量，其表达式被定义为： 

 
0

1
T

x xdx
T

   (2.5) 

 

图 2-2 DAB 等效电路(变压器副边阻抗已折算到原边) 

 

图 2-3 直流电流下的 DAB 等效电路 

从图 2-3 中，我们可以得到： 

 

1

1

2

2

pri

sec

v
i

r

v
i

r







  
 

 (2.6) 

由式(2.6)，稳态时，变压器原副边的直流电流量 1i ， 2i只决定于两个分量，H 桥的方

波电压平均值，以及电路中的寄生电阻；由式(2.7)，励磁电流的直流量 mi 取决于原边及副

边直流电流之差 

 1 2mi i i   (2.7) 

因此，若变压器原副边电流没有直流分量，则励磁电流的直流分量也自然为零。 

在 DAB 电路的实际运行中，由于电路参数及驱动信号不对称，原副边 H 桥的方波电

2r1r

priv

1i 2
i

mLmi

1L 2
L


secv

2r1r

priv

1i 2
i
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压平均值
priv ， secv 可能并不为零，而在电路稳态时，励磁电感两侧的电压又必定满足伏秒

平衡，因此，H 桥输出电压多余的伏秒分量便会落在寄生电阻 1r ， 2r 上，在电路中产生恒

定的直流电流。 

由式(2.6)可知，变压器原副边直流电流的产生是相互独立的，只取决于各自侧的对应

参数，而不互相影响。因此，只有对原副边电流都进行控制，才能完全消除 DAB 的稳态

磁偏电流。式(2.8)给出了实现电路零磁偏的基础条件： 

 
0

0

pri

sec

v

v



 

 (2.8) 

分别控制原副边 H 桥方波电压的均值
priv ， secv 为零，便可以移除 DAB 电路中的所有

直流电流分量。H 桥方波电压的平均值可通过调节开关管驱动信号占空比实现。 

2.3.2 小信号建模 

本节将推导原(副)边驱动信号占空比到原(副)边直流偏置电流的小信号模型。 

在 DAB 中，励磁电感 mL 的对应值一般为几毫亨左右，远大于漏感 1L 或 2L，所以励磁

电流 mi 也远小于变压器原副边的电流 1i ， 2i。为简化分析，将电路中的励磁电流忽略，得

到 DAB 在复频域的简化模型，如图 2-4 所示。 

1i

2
sL 2r1sL1r

NVo

-NVo

D2T

T

Vi

-Vi

D1T

T
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图 2-4 DAB 在复频域的简化模型 

沿图 2-4 的红色回路应用基尔霍夫电压定律，可以得到： 

 
1 1 2 1 1 2( ) ( )pri secv v i s L L i r r          (2.9) 

其中，H 桥方波电压的周期均值表达式为： 
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式(2.10)中， 1D ， 2D 分别为原副边 H 桥方波电压
priv 和 secv 的占空比。将式(2.10)代入

式(2.9)中，并对 1D 进行小信号扰动， 1 1 1

ˆIi i  ，
1 1 1

ˆDD D  ，得到原边 H 桥方波电压占

空比 1D 与原边直流电流 1i 的小信号传递函数： 

 1

1 2 1 21

ˆ 2

ˆ ( ) ( )

iVi

s L L r rD


   
 (2.11) 

同理可推得，副边 H 桥方波电压占空比 2D 与副边直流电流 2i 的小信号传递函数为： 

 2

1 2 1 22

ˆ 2

ˆ ( ) ( )

oNVi

s L L r rD


   
 (2.12) 

基于占空比到直流电流的小信号模型(2.11)和(2.12)，便可进一步设计稳态磁偏抑制的

闭环控制系统。 

2.3.3 闭环系统控制框图 

Lm

电流传
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磁偏抑制
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1
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c
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i i
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图 2-5 稳态磁偏抑制的闭环控制框图 

图 2-5 给出了稳态磁偏抑制的闭环控制框图，如前所述，由于原副边侧直流电流的产

生是相互独立的，因此在消除磁偏时，原副边侧均需要加入磁偏抑制环节。电路通过采样
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各自侧的电流信息，经过转换得到电流直流量，并通过调节原、副边驱动信号占空比，控

制 H 桥方波电压
priv ， secv 消除磁偏。 

下面以电路原边侧的磁偏抑制为例，来详细介绍控制方案。 

如图 2-5 所示，利用电流传感器实时采样电路中的电流 1i 大小(在本文中采用隧道磁电

阻 TMR)，并生成与电流幅值成正比的电压信号；电流传感器的输出端紧接一个周期积分

电路，并对其电压信号进行一个开关周期时间的积分，由此得到的积分值便可代表电流平

均值 1i 的相对大小。数字信号处理器(DSP)在每个开关周期内采样积分电路一次，将其与

零作比较之后得到误差值，随后通过 PI 调节器产生占空比补偿信号。补偿信号与开关管

原有的 50%驱动占空比相叠加，得到最终的开关管驱动占空比 1D ，调整 H 桥方波电压的

“伏秒值”为零，原边侧的直流电流便被移除。 

图 2-6 给出了原边侧稳态磁偏抑制的波形示意图。如图所示，稳态磁偏抑制通过改变

原边 H 桥
priv 的下降沿来实现占空比调制。当占空比缩小时，电流均值下降(长虚线)；当

占空比增加时，电流均值上升(短虚线)。 

电路副边侧的磁偏抑制思想与原边侧同理，如图 2-7 所示。不同的是，副边磁偏抑制

改变的是副边 H 桥 secv 的下降沿来实现占空比调制；当占空比缩小时，电流均值上升(长虚

线)；当占空比下降时，电流均值下降(短虚线)。 
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vsec

i1

dT

T

Ip1

t

D1T

 

图 2-6 原边稳态磁偏抑制波形示意图 
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图 2-7 副边稳态磁偏抑制波形示意图 

由上一节式(2.11)，式(2.12)可知，从系统控制端到输出端的传递函数是一阶的，因此

选用 PI 调节器作为系统的补偿环节，便可以使闭环系统稳定。图 2-8 给出了原边侧磁偏抑

制对应的闭环控制框图，副边侧同理。 

Kp+Ki/s
0 1

1

ˆ( )

ˆ ( )

i s

D s
1( )i s

 

图 2-8 原边侧直流电流 i1的闭环控制框图 

2.3.4 周期积分电路及采样策略 

2.3.4.1 周期积分电路 

图 2-5 中的周期积分电路的功能在于提取出电流的直流分量，可以通过软件或硬件电

路实现。利用软件实现时，DSP 需要在一个开关周期内采样多个时间点，并取均值得到直

流量，由于采样频率要远高于开关频率，该方法不适合高频场合；利用硬件实现时，需要

利用使用积分电路，积分一个开关周期的结果就代表了直流偏置，每个开关周期只需要采

样一次，适用范围更广，因此，本文最终采用硬件积分电路获取直流偏置电流信息。 

本文为保证积分器带宽，采用基于运放的有源积分器。运算放大器的内部一般存在偏

置电压 OSV 以及偏置电流 1BI ， 2BI ，如图 2-9(a)所示。即使积分器的输入信号为零，运放内

部固有的偏差也会导致其输出端漂移，该漂移不断积累直至输出饱和。显然，这会导致直

流电流的采样出现较大误差。 

为避免以上误差，图 2-9(b)在积分电容 Cf的两侧并联了一个复位开关 K，此开关采用
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模拟开关，其控制端连接到 DSP 上并与 PWM 信号保持同步。复位开关 K 对积分电容 Cf

上的电压周期性进行放电，可以防止偏置电流及偏置电压造成的积分误差积累，当 DAB

开关周期相对于积分器 RC 时间常数较小时，积分误差便基本可以忽略[43]。 

由于数字信号处理器(DSP)的输入电压不能为负，在实际的电路中，应在此周期积分

电路后级串接一个电压加法器，使积分器的输出围绕 1.5V 进行波动，满足 DSP 采样端口

对电压的输入要求。 

 

(a)实际积分电路 

 

(b)外加复位开关的周期积分电路 

图 2-9 积分电路及其改进 

2.3.4.2 采样策略 

由于复位开关 K 对积分电容 Cf 进行周期性放电，因此需要合理安排积分、采样和放

电的时序。 

最简单的采样策略如图 2-10 所示，积分与放电都放置在同一个开关周期内，并使放

电区间位于开关周期的末尾。这种方案可以每个周期采样电流一次，因此能够更迅速地纠

正磁偏，系统的反应速度较快。但是由于放电区间的插入，这种方法同时会导致丢失部分

的积分区间，如图 2-10 中红色区域。通常来讲，放电时间只需 100-200ns，远小于积分时

间，轻载时丢失积分区间造成的误差可以忽略不计。然而，丢失积分区间所造成误差随着

功率的增大会逐步增大，导致无法完全消除直流电流。 

为了避免放电区间对电流采样造成的影响，提出如图 2-11 所示的积分采样策略。此

时，积分与放电分别被放置在了两个完整的开关周期内，并交替进行。这种方案采样电流

稍慢，两个周期才会采样一次，但是稳态磁偏抑制的根本目是减小损耗，并不要求快速性，

因此一个开关周期的延时对稳态磁偏控制没有影响。由于这种采样策略可以保证积分区间

为完整的一个开关周期 T，直流电流的采样更为准确，与电路的功率等级无关。本文采用

此方案采样偏置电流。 

VINT_IN

Ri1

Ri2

IB1

IB2

VOS

Rf

Cf

VINT_OUT

GND

VINT_IN

Ri1

Ri2

IB1

IB2

VOS

Rf

Cf

VINT_OUT

GND

K
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0

放电区间

T 2T

积分区间

积分波形

放电信号

丢失区间

积分电压

ADC采样
及转换

PI 执行

 

图 2-10 积分区间与放电区间在同一个开关周期 

T 2T 3T0

积分区间 放电区间

积分波形

放电信号

积分电压

4T

PI 执行
ADC采样

及转换

 

图 2-11 积分区间与放电区间分别在两个开关周期 

2.4 PLECS 软件仿真验证 

为验证上节所提出的基于占空比调节的稳态磁偏抑制方法，在 PLECS 软件中搭建了

DAB 仿真电路。电路参数如表 2-1 所示，其中，输入电压设置为 350V，输出电压设置为

300V，电路的满载功率为 3200W，开关频率设置为 40kHz。 
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表 2-1 DAB 样机目标参数 

符号 参数名 参数值 

Vi 输入直流母线电压 350V 

Vo 输出直流母线电压 300V 

Po 满载输出功率 3200W 

fs 开关管工作频率 40kHz 

PLECS 中的系统仿真电路如图 2-12 所示，其中原边磁偏抑制和副边磁偏抑制分成独

立的两部分进行。电路中的直流电流可以通过两种方式获得，一种是使原边或副边 H 桥的

开关管驱动偏离 50%占空比，另一种是在 H 桥的桥臂中串入恒定幅值的电压源，以模拟

由开关管导通电阻等不同造成的电压差值。以上条件均通过图 2-12 中的“参考值设置”模

块进行设定。 

DAB主电路

原边PWM发生器

副边PWM发生器副边稳态磁偏抑制

原边稳态磁偏抑制

示波器

参考值设置

 

图 2-12 PLECS 软件 DAB 仿真电路图 

针对 DAB 电路的控制策略，采用最为简单的单移相控制(SPS)。同时对电路原副边的

开关管施加 2%的驱动占空比偏置，也即同一桥臂开关管的占空比分别为 52%，48%。当

原副边均不加入稳态磁偏抑制时，仿真波形如图 2-13 所示，可以看到原边电流 i1，副边电

流 i2 中均产生了直流电流。励磁电流 im的直流量为原副边直流电流之和，此时其幅值接近

20A。 

接下来，在保持驱动占空比偏置的前提下，仅在电路原边侧加入稳态磁偏抑制，仿真

波形如图 2-14 所示，由于加入了磁偏抑制策略，原边侧的直流电流被消除；但是副边侧仍

然存在直流电流分量，此时励磁电感中存在的直流电流幅值和副边侧保持一致，约为 10A。
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这也进一步验证了，原、副边磁偏的控制是相互独立的，单单只对电路的一侧纠磁，并不

能完全消除电路的所有磁偏。 

1 0i 

2 0i 

0mi 

i1 (A)

i2 (A)

im (A)

 

图 2-13 原副边均不加入磁偏抑制 

1 0i 

2 0i 

0mi 

i1 (A)

i2 (A)

im (A)

 

图 2-14 原边加入磁偏抑制，副边不加入磁偏抑制 

最后，同时在电路原边侧和副边侧加入磁偏抑制控制，此时的仿真波形如图 2-15 所

示，原边侧和副边侧的直流电流分量被消除，因此励磁电感中的直流分量也变成零。通过

以上分析，验证了通过占空比调制来抑制磁偏的有效性。 

1 0i 

2 0i 

0mi 

i1 (A)

i2 (A)

im (A)

 

图 2-15 原副边均加入磁偏抑制 
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2.5 实验样机搭建和实验验证 

为进一步验证所提出的稳态磁偏抑制技术，按照上一节表 2-1 的参数目标，实验搭建

了一台 DAB 样机。输入电压设置为 350V，输出电压设置为 300V，电路的满载功率为

3200W，效率目标 97%，开关频率设置为 40kHz。本节内容对相关器件选型以及参数设计

作了详细介绍。 

2.5.1 变压器设计 

2.5.1.1 磁芯选择 

在众多的磁芯材料中，铁氧体由于具有导磁率高、电阻率大、价格便宜、高频损耗小

等优势，常被用作开关电源中变压器的磁芯材料。综合考虑性能以及实验室条件，本文最

终采用横店东磁的锌锰功率铁氧体 DMR95 作为磁芯材料。 

磁芯的大小决定其能传输最大功率的大小，为满足 DAB 样机的目标功率要求，本文

采用 AP 法进行变压器的设计[39]。其中，AP 表示铁芯有效截面积与窗口面积的乘积，其

表达式如式(2.13)所示，图 2-16 进一步给出了 EE 型磁芯的示意图，其中，Aw 为磁芯可绕

制导线的窗口面积(cm2)，Ae为磁芯的有效截面积(cm2)，根据两者乘积得到 AP 值，即可通

过查找横店东磁公司的产品目录，找到符合要求的磁芯。 

 
图 2-16 EE 型磁芯的窗口面积 Aw及有效截面积 Ae示意图 

 w eAP A A   (2.13) 

根据文献[39]，在开关电源中，利用 AP 法设计变压器的表达式如式(2.14)所示： 

 
4 410 (cm )I o

w f AC s

P P
AP

K K JB f


   (2.14) 

其中： 
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PI为变压器一次侧绕组所承受的功率(W) 

Po 为变压器二次侧绕组所承受的功率(W) 

Kw为窗口系数，为绕组总的截面积与磁芯窗口面积的比例 

Kf为波形系数，对于方波电压，Kf 值等于 4 

J 为电流密度，代表导线单位截面积所流过的电流(A/cm2) 

BAC为交变电流所产生的最大磁感应强度(T) 

设置窗口系数 Kw 为 0.3，电流密度 J 为 4A/cm2，最大磁感应强度 BAC 为 0.2T，将电

路其他已知条件带入式(2.14)，可得到： 

 4

min 16.93cmAP   (2.15) 

考虑到磁芯损耗等因素，磁芯所能承受的 AP 值至少应留出一倍以上的裕量。经综合

考虑磁芯骨架购买的难易程度及实验室已有条件，本文最终选取了横店东磁的 EE70 磁芯，

其窗口面积 Aw为 5.863cm2，有效截面积 Ae为 6.86cm2，对应的 AP 值为 40.2cm4，满足电

路的设计要求。 

2.5.1.2 导线匝数及股数 

当 DAB 电路的电压增益比 NVo/Vi=1 时(其中 N 为变压器匝比)，DAB 可以从轻载到满

载全范围内实现软开关。由于电路的输入、输出电压分别为 350V 和 300V，为保证电压增

益比为 1，选择变压器匝比 N 设置为 7:6。 

设定稳态时原边 H 桥电压 priv 与副边 H 桥电压 secv 之间的移相角 d 为 0.25，由式(2.1)

中的电流表达式计算可得，原边电流的有效值 Ip=11.48A，副边电流的有效值 Is=NIp=13.39A。

根据文献[39]中原边绕组的表达式： 

 i
p

f s AC e

V
N

K f B A
  (2.16) 

将已知数据代入，可得原边绕组匝数的理论值为 Np=15.94。考虑实际因素并留有一定

裕量，实际中选取原边绕组 Np=21 匝，则变压器副边绕组 Ns=18 匝。 

选定了匝数后，下一步确定所需的导线直径及股数。在通入高频电流的情况下，导线

内部会发生集肤效应，电流将集中在导体的两侧。这会使得导线的等效截面积变小，电阻

增大，导致损耗增加，为了避免集肤效应带来的负面影响，需要选择合适的导线直径。在

20℃时，铜导线的集肤深度表达式为： 
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66.1

wf
   (2.17) 

其中，fw 为铜导线内的电流变化频率，在此处为 DAB 的开关频率 40kHz，计算可得

此时的集肤深度为△=0.33mm，因此所选导线直径应小于 2△=0.66mm。考虑到电流密度

及实验室条件，变压器原副边的绕组均选取直径 dw=0.5mm，股数 n=18 股的铜导线。电流

密度的计算式如式(2.18)： 

 
2

2

( / 2)

( / 2)

p

p

w

s
s

w

I
J

n d

I
J

n d










 
 

 (2.18) 

代入数据可得，原边绕组电流密度 Jp=3.247A/mm2，副边绕组电流密度 Js=3.788A/mm2，

满足铜导线对于电流密度的要求。 

接下来核算窗口系数，根据式(2.19)，计算可得窗口系数为 0.247，满足绕组绕制的要

求。 

 
2(21 18) ( ( / 2) )

=0.247w
w

w

n d
K

A

  
  (2.19) 

2.5.2 电感 

DAB 中的外接电感是电路原副边进行能量传输的关键元件，过小的电感值会导致移

相角过小，从而可能使闭环系统的控制精度不够；过大的电感值则会限制 DAB 所能传输

的最大功率。在本文中，设定电路稳态运行时的移相角 d=0.25 (相对于半个开关周期 Th 的

比例)，电路稳态运行的额定功率 Po=3200W。 

假设电感串联在电路原边侧，则由表 2-1 的 DAB 参数，得到所需的总电感量 Lk为： 

 (1 ) H87μ
2

i o
k

s o

NVV
L d d

f P
    (2.20) 

经实验测量，上一节中所绕制的变压器实际原边漏感为 6.18μH。若电感接在电路原

边，所需外接的电感量为 81μH；若电感接在电路副边，则所需外接的电感量为 81/N2=60μH。 

由于磁粉芯材料的饱和磁密大，磁芯损耗较小，适合用作电感磁芯，本文选取粉芯材

料来制作电感。在上一节变压器的绕制中，由于 EE70 磁芯对应的卧式骨架的最大高度为

6.1cm，为保证样机的功率密度，电路主功率板上其它元件的高度都应小于 6.1cm。选择将

外接电感放置在 DAB 电路的副边侧，由两个 30μH 的电感串接而成。选择浙江东睦科达
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磁电有限公司的纳米晶磁粉芯产品，其具有单位体积损耗小，温度可靠性高等优良性能，

最终确定的粉芯型号为 KAH184-026A，其基本参数如表 2-2 所示： 

表 2-2 纳米晶磁粉芯 KAH184-026A 基本参数 

型号 

参数 

电感系数 AL 

(nH/N2)±8% 

平均磁路长度 le 

(cm) 

有效截面积 Ae 

(cm2) 

体积 V 

(cm3) 

KAH184-026A 59 10.740 1.990 21.300 

式(2.21)给出了电感匝数的计算式： 

 k
Lk

L

L
N

A
  (2.21) 

将已知参数代入，可得电感理论匝数为 22.55 匝。最终电感匝数选取为 22 匝，将两个

KAH184-026A 磁环叠放在一起后，统一绕线。 

2.5.3 功率开关器件 

综合考虑开关频率和耐压，本文选用 Si MOSFET 作为电路的开关器件。 

因为变压器的匝比原边大于副边，开关管耐压值的选取以电路原边电压为基准，在设

定值 350V 以上留取一定裕量后，选取最大耐压值为 650V 的器件。开关管耐流值的选取

以电路副边电流有效值为基准，经过电路仿真后，可以得到额定工作模态下，DAB 电路副

边电流有效值为 13.39A。 

综合考虑器件性能以及电路损耗后，本文选择 Infineon 公司的 IPZ60R017C7 开关管，

其导通电阻小，耐流值高，可以大大减小器件的导通损耗。另外，该器件的封装为 TO-247-

4，由于具有开尔文引脚，通过将功率回路与驱动回路分开，可以让开关管的驱动信号抗

干扰能力增强，更为稳定。其主要参数如表 2-3 所示。 

表 2-3 开关管 IPZ60R017C7 基本参数 

符号 参数名 参数值 

VDS 漏源级最大电压 650V 

RDS(on) 导通电阻 17mΩ 

Qg 栅极充电电荷 240nC 

ID, pulse 最大冲击电流 495A 

ID, continuous 最大连续电流 129A 

2.5.4 TMR 电流传感器 

图 2-5 所示的控制框图中，电流传感器是获取电流信息的关键元件。传统的霍尔电流

传感器应用广泛，但是其体积一般较大，会降低功率变换器的功率密度。作为代替，本文

采用隧道磁电阻(TMR)作为电流传感器，图 2-17 所示即为 TMR 的功能模块。与霍尔元件

相比，隧道磁电阻具有更小的体积(厚度只有 0.75mm)，以及更低的功耗[40]。 
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TMR模块
 

图 2-17 本文采用的隧道磁电阻(TMR)模块 

TMR 的工作原理基于隧道磁电阻效应，如图 2-18 所示，其组成为三明治结构，由上

到下分别为铁磁层，非磁绝缘层，铁磁层。绝缘层采用 MgO 等材料，由于其厚度非常薄，

只有 1-2nm，可以让来自铁磁层的电子穿过。 

铁磁层共有两层，其中，底层的铁磁层其材料矫顽力较大，磁化方向不会随外部磁场

方向变化而改变，保持固定。而顶层的铁磁层其材料矫顽力较小，磁化方向会随着外部磁

场方向变化而变化。由隧道磁电阻效应可知，电子从一个磁性层隧穿到另一个磁性层的隧

穿几率与两磁性层的磁化方向有关，两者磁化方向越接近于同向时，电子越容易穿过中间

的非磁绝缘层，其宏观表现也即为电阻小，所以当顶层和底层的磁化方向相同时，电阻最

小；当顶层和底层的磁化方向相反时，电阻最大[41]。 

TMR 是隔离型的电流传感器，在使用时需要将其固定在被测导线的固定距离处，当

两者的相对位置保持不变时，TMR 的阻抗就会随着导线中电流大小的变化而线性变化[42]。 

本实验中最终选取的 TMR 传感器型号为 STK-616B-20AB，其具有 400kHz 的带宽和

0 到±50A 的电流线性测量范围，因为样机的开关频率为 40kHz，所选 TMR 满足电路的

带宽要求。经仿真得知，电路正常工作状态下的电流峰值为 14.67A，位于所选 TMR 传感

器的线性范围内，可以满足实验要求。 

铁磁层

铁磁层
非磁绝缘层

电阻：小
电流：大

电阻：大
电流：小

电阻

磁场强度
 

图 2-18 TMR 的工作原理 
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2.5.5 输出稳压电容 

输出稳压电容的选取主要考虑电容的耐压值、电容的耐流值以及输出电压所要求的纹

波大小。 

假设电路稳态输出电流的有效值为 Io，结合图 1-2 的 DAB 电路工作模态及式(2.1)电

感电流表达式可得，流经输出稳压电容的电流表达式为： 

 

1 1 1 1 2

1 2 2 2 3

1 3 3 3 4

1 4 4 4 5

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )
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-

( ) ( ) ( )
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( ) ( ) ( )
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k
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k

i o
o

k

V NV
N i t t t I t t t

L

V NV
N i t t t I t t t

L
i t

V NV
N i t t t I t t t

L
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N i t t t I t t t

L

  
        

 
         
  

 
 

       
 

  
        
  

 (2.22) 

图 2-19 给出了 iCo 的电流波形，其中 i2 为变压器副边绕组电流波形，当 DAB 稳态工

作时，输出电容所流经的电流平均值应为零。将表 2-1 参数代入式(2.23)，可得目标参数

下，电路稳态时输出电容上流经的电流有效值为 7.63A。 

iCo

0 Th T

t
t1 t2 t3 t4 t5

i2

 

图 2-19 输出稳压电容上的电流波形 

假设电路的输出电压纹波小于额定电压值的 1/1000，则电容大小应满足式(2.24)。 选

取的电容型号为 Vishay 的 MAL215759151E3，其耐压值为 500V，单个电容值为 150μF，

最大交流耐流能力为 1.43A。由于流经输出电容的总电流有效值为 7.63A，至少需要 6 个

才能满足要求，保留一定裕量后，最终选取 8 个电解电容并联，此时的输出电容为 1200μF，

远远满足电路纹波电压的要求。 
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h
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V



 
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 (2.24) 

由于变压器的匝比 N>1，电路原边电流的有效值小于副边电流，针对原边侧电容的选

取方法类似，不再赘述，最终选取 10 个 Panasonic 的 EEU-EE2W470 电容并联，其耐压值

为 450V，单个电容值为 47μF，最大交流耐流能力为 1.2A。 

2.6 实验验证 

2.6.1 实验样机搭建 

根据以上参数设计，实验搭建了一台 3200W 的 DAB 样机，以验证所提稳态磁偏抑制

策略的有效性，实验样机如图 2-20 所示，样机由功率板，控制板及 DSP 评估板三部分组

成。其中，功率元件和磁性元件等需要高电压的元件放置在功率板上；稳态磁偏抑制电路，

供电电路等需要低电压，或产生控制信号的元件放置在控制板上。控制板和功率板之间采

用插接方式，来隔绝高电压和低电压，有利于电路安全，也方便电路调试。在本实验中，

数字信号处理器选用 DSP28377s，并直插在控制板的背面，样机的主要参数值如表 2-4 所

示。 

 

图 2-20 DAB 样机 
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表 2-4 DAB 样机主要参数值 

符号 参数名 参数值 

Vi 输入直流母线电压 350V 

Vo 输出直流母线电压 300V 

Po 满载输出功率 3200W 

L1 原边侧串接电感 / 

L2 副边侧串接电感 60μH 

Lm 变压器励磁电感 5mH 

N 变压器匝比 7:6 

fs 开关频率 40kHz 

fi 电流采样频率 20kHz 

fv 电压采样频率 20kHz 

2.6.2 实验波形分析 

实验首先验证周期积分电路的功能，先在 DAB 电路的原副边各串接进入合适大小的

隔直电容，以保证电路中无直流电流分量。 

如图 2-21 所示，当 DAB 主电路的输入电压为 0V，也即不加主功率，只有控制电路

工作时，积分电路的输出电压(黄色)保持为定值 1.5V。这是由于原边侧的电流(粉色)始终

为零，电流传感器的输出不变化，因此积分电路的积分量也始终为零。 

当 DAB 主电路输入电压上升到 160V，输出电压 120V 时，波形如图 2-22 所示，此时

电流的峰峰值在 10A 左右，保持正负对称。积分器的输出电压随时间而发生改变(黄色)，

但是在一个开关周期内的积分量始终为零。由于 ADC 采样点始终在开关周期的末端，采

样值便始终保持在 1.5V，与图 2-21 不加主功率时的电压是一致的。这证明了所提出的周

期积分电路的有效性。 

积分电路输出电压 (1V/div)

放电信号 (3V/div)

ADC中断及PI 

执行 (3V/div) 

i1 (1A/div)

Time: 10us/div

积分周期 T

放电周期 T

 

图 2-21 周期积分电路波形：输入电压 0V 时 
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积分电路输出电压 (1V/div)

放电信号 (3V/div)

i1 (5A/div)

Time: 10us/div

ADC 采样点

积分周期 T

 

图 2-22 周期积分电路波形：输入电压 160V，输出电压 120V 时 

接下来将串接在电路中的隔直电容去掉。为了更明显的观察积分器的输出变化状态，

本文中分别对电路原边及副边 H 桥的开关管施加了 2%的驱动占空比偏置。由于在 H 桥上

下桥臂之间同时加入了 2%的死区，实测的开关管驱动占空比分别为 50%和 46%。 

图 2-23 和图 2-24 分别给出了在不加磁偏控制时的电路原副边波形，可以看到，由于

驱动占空比的偏置，电路原边电流 1i 和副边电流 2i 中均出现直流分量，此直流分量使得积

分器在一个开关周期内的积分值不再为零，并使得 ADC 的采样点电压远远偏离基准值，

从而获得电路中的直流电流信息。其中，图 2-23 中，直流电流为正，积分器的采样值大于

1.5V；图 2-24 中，直流电流为负，积分器的采样值小于 1.5V。 

积分电路输出电压 (1V/div)

vgs3 (20V/div)

i1 (2A/div)

vgs1 (20V/div) 

Time: 10us/div

46%

50%

ADC 采样点

积分周期 T

 

图 2-23 原边电路波形：2%驱动占空比偏置，不加磁偏抑制 
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积分电路输出电压 (1V/div)

vgs7 (20V/div)

i2 (2A/div)

vgs5 (20V/div) 

Time: 10us/div

46%

50%
ADC 采样点积分周期 T

 

图 2-24 副边电路波形：2%驱动占空比偏置，不加磁偏抑制 

在这里，所施加的 DAB 母线电压较低，仅仅为 20V，但是原副边电流的偏置已经达

到 2A，励磁电流 mi 的偏置则接近 4A。由图 2-23 中画红圈的部分可以看出，原边电流的波

形此时呈上翘形状，因此变压器磁芯已经有饱和趋势，如果进一步升高母线电压，原副边

电流将急剧上升而导致开关管烧毁。 

保持图 2-23，图 2-24 中的其他测试条件不变，仅仅将本文所提出的稳态磁偏抑制策

略加入，图 2-25 和图 2-26 给出了对应的电路波形，可见电路的驱动占空比均由 50%，46%

被调整回 48%。当占空比偏置被消除后，原边电流 1i 及副边电流 2i 中不再存在直流电流，

ADC 的采样电压也重新回到 1.5V。以上分析证明了本文中稳态磁偏抑制策略的有效性。 

积分电路输出电压 (1V/div)

vgs3 (20V/div)

i1 (2A/div)

vgs1 (20V/div) 

Time: 10us/div

48%

48%

ADC 采样点

积分周期 T

 

图 2-25 原边电路波形：2%驱动占空比偏置，加入磁偏抑制 
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积分电路输出电压 (1V/div)

vgs7 (20V/div)

i2 (2A/div)

vgs5 (20V/div) 

Time: 10us/div

48%

48%

ADC 采样点积分周期 T

 

图 2-26 副边电路波形：2%驱动占空比偏置，加入磁偏抑制 

保持前文所施加的 2%驱动占空比偏置以及稳态磁偏抑制策略，继续增大 DAB 的母

线电压，样机在额定工作点下的实验波形如图 2-27 所示。此时电路的输入电压为 350V，

输出电压为 300V，功率为 3200W，经测量，电路的满载效率为 97.1%。可以看到，所提

出的稳态磁偏抑制策略能够将电路中的直流电流全部移除，DAB 样机可稳定运行。 

i1 (20A/div)

i2 (20A/div)

Time: 10us/div

vsec (300V/div)
vpri (300V/div)

 

图 2-27 DAB 样机额定工作点下的实验波形 

2.7 本章小结 

本章针对 DAB 中的稳态磁偏提出了一种新型的抑制策略。首先推导了电路实现零磁

偏所需满足的基本条件，接着计算了从占空比到偏置电流的小信号模型，并据此设计了抑

制磁偏的闭环控制系统。为准确采样偏置电流，采用了一种周期积分电路，利用复位开关

对积分器周期性放电，并给出了偏置电流采样策略；为减小电流传感器体积，采用了隧道

磁电阻(TMR)测量电流。最后，搭建了一台 3200W 的实验样机，给出了具体的参数设计过
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程；通过对比实验，进一步验证了本文所提出的稳态磁偏抑制策略的有效性。 
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第 3 章 暂态磁偏抑制策略 

3.1 引言 

在 DAB 的暂态过程中，由于变压器及电感上出现短暂的伏秒不平衡，会产生瞬时的

磁偏及电流尖峰。若暂态过程的电流尖峰幅值过大，可能会导致变压器及电感的磁芯饱和，

从而令变换器烧毁。因此，有必要探究 DAB 暂态磁偏的抑制方法。 

本章针对 DAB 的暂态磁偏，提出一种基于峰值电流限制的抑制策略，通过设定电流

阈值，当电路电流超过设定值时，令 DAB 对应侧的 H 桥方波电压提前翻转，由此抑制电

流的上升速率，避免磁芯饱和。 

3.2 DAB 的几种典型暂态过程 

当电路进入稳态运行之后，常见的扰动主要有负载大小突变、功率传输方向切换、以

及输出电压参考突变等。 

3.2.1 负载大小突变 

当 DAB 的负载突然加重时，电路中会产生暂态磁偏。 

图 3-1 以功率正向传输时的情形为例，详细阐述了该暂态磁偏的产生过程，其中，移

相角 d2>d1>0。当电路负载突然增大时，电路输出电压发生微小跌落，为保证电压的稳定，

数字信号处理器(DSP)通过电压控制环将移相角从 d1 增大到 d2。移相角的突然变化，使得

在这一瞬间，电路原边串接的电感上的“伏秒值”不再平衡，由此造成一个直流电流分量

ITdc 以及峰值电流 Ip2。 

图 3-2 给出了该暂态过程对应的等效电路图，此时，电路原副边的直流电压都加在了

电感上，电流峰值在此区间内的增量值 I 可表达为： 

  2 1 2 12

1 2

i o
p p

V NV
I I I d d T

L N L


      


 (3.1) 

正如图 3-1 所示，暂态过程中出现的峰值电流
2pI 高于稳态时的峰值电流

npI 。实际情

况中，即使不加以主动磁偏抑制，由于电路中寄生电阻的存在，该暂态过程也将在 5-6 个

开关周期后结束，进入到新的电路稳态。但是电路中所存在的电流尖刺
2pI 仍为电路的运

行带来了风险，这可能导致磁性元件饱和，进而烧毁功率开关元件。 

当电路功率传输方向始终为负时，DAB 的移相角始终小于零。如图 3-3 所示，其中，
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d2<d1<0，当负载突然加重时，移相角瞬时由 d1 变为 d2，其绝对值增大并由此带来瞬时磁

偏，不同的是，此时的电流峰值
2pI 为负。 

vpri

vsec

i1

d1T d2T

T

Ip1

Ip2

Ipn

t

ITdc

 

图 3-1 功率正向传输时，负载突然加重 

i1

Vi Vo

S1

S2

L1

Lm

S3

S4

S5

S6

S7

S8

N:1
L2

vpri vsecim

i2

 

图 3-2 移相角 0<d1<d2时的等效电路图 

vpri

vsec

i1

d1T d2T

T

Ip1

Ip2

Ipn

tITdc

 

图 3-3 功率负向传输时，负载突然加重 

综上所述，当 DAB 功率传输的方向保持不变时，如果负载突然加重，由于移相角大

小的增加，电路中均会产生一个瞬时的电流尖峰。 

至于负载突然减小时，此时的移相角将对应减小，此时不会产生瞬时电流尖峰。 
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3.2.2 功率传输方向切换 

由于 DAB 是一种功率可双向流动的拓扑，在实际的应用场合，可能出现功率传输方

向的切换，此时对应的暂态电流尖峰更为严重。 

vpri

vsec

i1

d1T d2T

T

t

Ip1

Ip2

Ipn

ITdc

 

图 3-4 功率传输由负变正 

vpri

vsec

i1

d1T d2T

t

T

Ip1

Ip2

IpnITdc

 

图 3-5 功率传输由正变负 

图 3-4 以功率由负向传输转变为正向传输为例，阐释了这一过程。此时移相角瞬时由

负向的 d1 变为正向的 d2。原本在开关模态的 d2T 区间，移相角应该为负，以保持电感上的

伏秒平衡，但是此时移相角的符号发生变化，正向的伏秒值继续积累，导致电路中产生了

更大的电流尖峰
2pI 。 

同理，当电路功率传输方向由正向瞬时变为负向时，同样会产生一个更大的电流尖峰，

但此时对应的电流方向为负，如图 3-5 所示。综上可知，功率传输方向发生变化时产生的
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电流尖峰，均大于上一节功率方向不变，只有移相角变化时的情况，这是由于更大的移相

角变化量造成的。 

3.2.3 输出电压参考值突变 

在 DAB 稳态工作时，若突然改变输出电压的参考值大小，同样会导致电路中出现瞬

时电流尖峰。图 3-6 给出了这一暂态过程的示意图。其中， *

oV 为输出电压的参考电位，当

其突然由 *

1oV 增大到 *

2oV 时，为了使实际输出电压跟随参考值，控制器会增大移相角以提高

DAB 向副边传输功率的大小。移相角变化的瞬间，加在电感两端的电压还未来得及变化，

但是时间却增加，因此在 d2T 区间内，电感的伏秒值出现不平衡，并在电路中造成了电流

尖峰。当输出电压逐渐上升到参考值后，电路的暂态过程才会结束并达到新的稳态。 

当输出电压参考值突然减小时，移相角将会减小并使输出电压下降，在这个过程中虽

然电感上仍然存在伏秒不平衡，但电流值是逐渐减小的，因此不存在电流尖峰问题。 

vpri

vsec

i1

d1T d2T

T

Ip1

Ip2

Ipn

t

ITdc

*

1oV
*

2oV
*

oV

 

图 3-6 输出电压参考增大 

3.3 基于峰值电流限制的暂态磁偏抑制 

3.3.1 暂态磁偏抑制方案 

即便不主动加入磁偏抑制控制，由于电路中存在寄生电阻，瞬时偏置的电流将在其作

用下在 5 到 6 个开关周期内逐渐恢复至新的稳态[44]。在暂态过程中，电流尖峰的最大值仅

仅出现在第一个开关周期，因此只需要限制这个开关周期内的电流峰值即可。一个简单的

思路是，限制电路在这个开关周期内移相角的变化幅度，将不平衡的伏秒值变小，便可降
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低瞬态电流的峰值。 

利用峰值电流限制的思路，提出了图 3-7 所示的暂态磁偏控制方案，设定两个电流阈

值 maxI 和 minI ，当电路中的电流
1i 超过了最大值 maxI 时，如蓝色虚线所示，只需令副边 H 桥

的方波电压 secv 提前翻转，电路即进入新的模态，电流的上升斜率被大大抑制。针对负向

电流尖峰的抑制方法与之类似，当电路中的电流
1i 低于了最小值 minI 时，如图 3-8 中蓝色

虚线所示，只需令原边侧 H 桥的方波电压
priv 提前翻转，此时电流的下降斜率便得到抑制。 

Imax

Imin

vpri

vsec

i1

d1T d2T

d'2T
T

t

Ip1

Ip2

Ipn

 

图 3-7 正向电流尖峰抑制示意图 

Imax

Imin

vpri

vsec

i1

d1T d2T

t

d'2T
T

Ip1

Ip2

Ipn

 

图 3-8 负向电流尖峰抑制示意图 
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3.3.2 电路实现方案 

上节所述峰值电流限制方法，既可以通过软件控制的方式实现，经 DSP 采样电流后，

运算并调整驱动信号；也可以通过硬件电路实现。由于在软件处理及运算需要时间，会导

致磁偏抑制的延迟，因此本文采用硬件电路来搭建峰值电流限制电路。 

图 3-9 给出了对应的电路控制框图，其包含正向暂态磁偏抑制及负向暂态磁偏抑制两

部分，根据电路中瞬时电流尖峰的极性，对应的功能部分将会被触发。如图 3-9 所示，控

制电路主要由比较器，单稳态触发器，及逻辑门组成。其中，比较器用来设定上下两个电

流阈值，单稳态触发器用来产生固定宽度的瞬时脉冲，逻辑门将瞬时脉冲与原有的 PWM

方波进行合并，并得到新的驱动信号。 

Imax

Imin

单稳态

触发器1

Pulse1

RD

PWM1

PWM5

死区发生
模块

死区发生
模块

PWM5/8

PWM6/7

PWM1/4

PWM2/3

正向暂态磁偏抑制

负向暂态磁偏抑制

5 8/g g

6 7/g g

1 4/g g

2 3/g g

单稳态

触发器2
Pulse2

RD

死区发生
模块

死区发生
模块

i

 

图 3-9 峰值电流限制策略控制框图 

下面以正向暂态磁偏抑制为例，来详细阐述控制电路的工作原理。暂态过程的瞬间，

当电路中的电流 i 超过了设定的最大阈值 Imax 时，比较器的输出符号由负跳变为正，其电

压上升沿将触发单稳态触发器 1，并产生一个具有固定宽度的脉冲 Pulse1，此脉冲与电路

原有的 PWM5/8 信号进行逻辑或运算，经过死区发生器后，得到修正后的驱动信号 g5/g8；

同时，Pulse1 经过非门后，与原有的 PWM6/7 信号进行逻辑与运算，并最终得到与 g5/g8

互补的 g6/g7 驱动信号，该过程的表达式为： 

 
5 8

6 7

/ 1 PWM5 / 8

/ 1 PWM6 / 7

g g Pulse

g g Pulse

 


 

死区

死区
 (3.2) 

图 3-10 给出了对应过程的波形示意图，可以看到，由于 Pulse1 的产生，开关管的驱

动信号 g5/g8 提前翻转，因此，副边 H 桥方波电压 secv 同步提前翻转，从而达到减小移相角

d2 的效果。针对负向暂态磁偏的抑制与之类似，不再赘述。 
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PWM1 / 4
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5 8/g g

6 7/g g

不使能RD

 

图 3-10 正向暂态磁偏抑制工作原理示例 

图 3-9 中，用来采样比较的电路电流 i，既可以是电路原边电流 i1，也可以是电路副边

电流 i2。由于在 DAB 的暂态过程中，原副边电流的变化趋势基本保持一致，所以只需要

选择其中一边的电流进行控制即可实现对暂态磁偏的抑制。电流信号 i1 i2 直接从 TMR 输

出获取，在上一节稳态磁偏抑制的电路基础上，只需要额外少量的元器件，例如比较器，

单稳态触发器，逻辑门等即可实现峰值电流限制，额外体积和成本增加都很小。在设定 Imax

及 Imin 阈值时，根据变压器及电感的饱和电流上限留取一定的裕量距离，就可以使得峰值

电流限制只在暂态时作用，而不会对电路的稳态运行造成影响。 

需要注意的是，在图 3-9 中，单稳态触发器的使能端 RD均与对应的 PWM 信号进行

了同步，这主要是为了避免开关噪声的影响，防止其误触发单稳态触发器而导致电路的错

误模态。 

图 3-11 以正向电流峰值限制为例，给出了具体的阐释。电路中存在两种噪声源，白噪

声 n3，以及开关噪声 n1，n2，n4。其中，开关噪声 n2 及白噪声 n3 可能导致电流在下降时继

续触发单稳态触发器产生 Pulse1，从而导致占空比 D2 过度增加而产生负向电流尖峰；开

关噪声 n4 可能导致在 DAB 达到稳态后，成为额外的触发源，不断触发单稳态触发器而使

电流发生震荡。 
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PWM1 4
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PWM6 7

2D

2D

5 8/g g

6 7/g g

t

 

图 3-11 正向电流峰值限制，单稳态触发器误触发示例 

由于本章所提出的峰值电流限制方案，是通过改变 PWM信号的上升沿来实现功能的，

多余的触发脉冲 Pulse1 会改变 PWM 信号的下降沿，从而导致控制出错。所以，可以通过

将单稳态触发器周期性使能来避免此问题。图 3-11 中，在 PWM5/PWM8 下降沿到来之后

的一段时间内，禁止单稳态触发器即可。具体的实现方式为将单稳态触发器 1 的使能端

RD与 PWM1/PWM4 信号同步，此时图 3-11 中蓝色虚线方框内的触发脉冲都会被消除，

电路功能恢复正常。在负向电流尖峰限制时，同理，只需要将单稳态触发器 2 的使能端 RD

与 PWM5/PWM8 信号同步即可。 

针对单移相控制(SPS)的 DAB 电路，通常需要将 DAB 的移相角设置为小于 0.25(相对

于开关周期 T)，以避免在电路中产生直流电流环流[45]。如图 3-12 所示，Pulse1 的上升沿

应该位于
priv 及 secv 的上升沿之间(红色圆圈)；假设电路触发的时刻在 secv 上升沿处，为了避

免单稳态脉冲过长影响到后续波形，实际设置时应使其触发脉宽小于 0.5T；假设电路触发

的时刻在
priv 上升沿处，由于电路最大的移相角为 0.25T，此时为了保证单稳态脉冲结束后

驱动波形仍是连续的，单稳态脉冲的宽度应该选取为大于 0.25T。当 DAB 的功率负向传输

时，以上要求同样适用，因此，单稳态脉冲宽度需要满足： 

 0.25 0.5T Pulse T   (3.3) 
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t
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0.5T

 

图 3-12 单稳态脉冲的宽度选取 

3.3.3 方案的仿真验证 

不同于“临时调整”策略[34]-[38]，本文的峰值电流限制方案，因为只是限制电流的幅值，

电流需要经过几个开关周期后才会进入到新的稳态，但由于直接限制峰值电流，从根本上

避免了磁性元件的饱和。 

所提方案虽然限制了峰值电流，但对输出电压的闭环控制几乎没有影响，为比较加入

峰值电流限制前后系统的动态响应时间差异，以下利用 PLECS 软件进行了仿真与验证，

其中，基本参数条件的设置与表 2-4 保持一致。 

首先针对输出电压参考突变的情况进行了仿真，图 3-13 给出了原边电流的暂态波形，

在 0.1s 时刻，输出电压参考值由 300V 跳变至 310V。如图所示，其中，绿色为不加峰值电

流限制时的波形，粉色为加入 30A 电流限制阈值后的波形。可见，不加电流限制时，暂态

过程中最大的电流尖峰为 42A；而加入峰值电流限制策略后，电路中的最大电流被限制在

了 30A。图 3-14 给出了对应条件下的输出电压 ov 变化波形，可见，是否加入峰值电流限制

策略，对动态响应时间几乎没有影响。这是因为，输出电压调整的时间(2ms 左右)通常远

远大于电流的调整时间(150s 左右)，暂态过程中对峰值电流的限制并不会影响到输出电

压的恢复时间。 

针对负载突变的情况，同样也进行了仿真，图 3-15 给出了原边侧电流的暂态波形，在

0.1s 时刻，负载由 45Ω跳变至 22Ω。若不加峰值电流限制，则电路中的最大电流为 34A，

加入峰值电流限制后，电路电流则被限制在 30A。图 3-16 给出了对应条件下的输出电压

ov 变化波形，同样的，峰值电流限制对输出电压的动态响应几乎没有影响。 
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图 3-13 输出电压参考突变时，原边侧电流的动态响应 
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图 3-14 输出电压参考突变时，输出电压的动态响应 
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图 3-15 电路负载突然加重时，原边侧电流的动态响应 
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图 3-16 电路负载突然加重时，输出电压的动态响应 

所提出的峰值电流限制策略同样可以扩展到延伸移相(EPS)，双移相(DPS)，三移相

(TPS)等更复杂的 DAB 控制策略当中，进而抑制暂态过程中的最大电流幅值。图 3-17 示

例性地给出了峰值电流限制策略在 TPS 控制策略中的仿真波形，其中，绿色实线为不加电

流限制时的波形，粉色虚线为加入电流限制后的波形，可见，虽然 TPS 控制多了几个电路

模态，但是不影响峰值电流限制策略的应用，电流依然被限制在所设定的阈值之内。需要

注意的是，上节所述的硬件电路结构仅适用于 SPS 控制下的 DAB 电路，针对 EPS，DPS，

TPS等更复杂控制策略的DAB中，需要用其他硬件电路结构来实现峰值电流限制的功能。 
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图 3-17 峰值电流限制策略在 TPS 控制中的仿真 
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3.4 实验验证 

3.4.1 元器件选择及实验参数 

暂态磁偏抑制实验与稳态磁偏抑制实验采用同一个样机，如图 2-20 所示，在样机的

控制板上画有暂态磁偏抑制部分，主要为比较器，单稳态触发器，及逻辑门等元件。其中，

比较器的型号选择 MAX9142ESA+，与门的型号选择 SN74LVC2G08DCUR，或门的型号

选择 SN74LVC2G32DCTR。单稳态触发器选择 74HC423D，需要注意的是，此单稳态触发

器的使能端 RD不具有触发功能。 

保持上一章中的样机基本参数不变，在输入输出端分别外接一个直流电压源，以保证

电压不随移相角的突变而波动。实验主要测试了负载加重以及功率传输方向切换两种暂态

过程，电路的具体测试条件如表 3-1 所示： 

表 3-1 暂态磁偏抑制测试条件 

分类 移相角 d1 移相角 d2 输入电压 Vi 输出电压 Vo 

0<d1<d2 0.06 0.21 150 135 

d1<0<d2 -0.10 0.21 150 110 

d2<d1<0 -0.06 -0.21 150 135 

d2<0<d1 0.10 -0.21 150 110 

3.4.2 实验波形分析 

图 3-18 和图 3-19 给出了正向暂态磁偏抑制的波形。 

图 3-18 中，功率始终保持正向传输，但负载突然加重，移相角由 0.06 突变到 0.21。

可见，电路中产生一个正向的电流尖峰，而加入峰值电流限制策略后，单稳态触发器产生

了脉冲 Pulse1，此脉冲改变了副边开关管 g5/g8 的驱动信号，并使其上升沿提前到来，因

此，电流的上升斜率被抑制，峰值电流被保持在合理的范围内。 

图 3-19 中，功率传输由负向转变为正向，移相角的符号变化为 d1<0<d2，可以看到，

相比于图 3-18 中的波形，此时由于功率传输方向的变化，电路中产生了更大的电流峰值。

而所加入的峰值电流限制策略，同样可以将电流幅值限制在安全区域范围内。 
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磁偏抑制后
磁偏抑制前

Time: 20us/div

磁偏抑制后

磁偏抑制前

i1 (10A/div)

g1 / g4 (10V/div)

g5 / g8 (10V/div)

Pulse1 (10V/div)

Imax

 

图 3-18 0<d1<d2: d1=0.06, d2=0.21 下的实验波形 

磁偏抑制后
磁偏抑制前

Time: 20us/div

磁偏抑制后

磁偏抑制前

i1 (10A/div)

g1 / g4 (10V/div)

g5 / g8 (10V/div)

Pulse1 (10V/div)

Imax

 

图 3-19 d1<0<d2: d1=-0.1, d2=0.21 下的实验波形 

负向暂态磁偏抑制的实验波形如图 3-20，图 3-21 所示。 

其中，图 3-20 中的功率传输方向始终为负向，但负载突然加重；图 3-21 中的功率传

输方向由正向转变为负向。可以看到，当电流低于了设定阈值后，单稳态触发器产生 Pulse2，

并将原边开关管驱动信号 g1/g4 的上升沿提前，从而抑制了电流的下降速率，两种情况的

暂态电流尖峰均可被有效抑制。 
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磁偏抑制后磁偏抑制前

Time: 20us/div

磁偏抑制后

磁偏抑制前

g1 / g4 (10V/div)

g5 / g8 (10V/div)

Pulse2 (10V/div)

Imin

i1 (10A/div)

 

图 3-20 d2<d1<0: d1=-0.06, d2=-0.21 下的实验波形 

i1 (10A/div)

磁偏抑制后

磁偏抑制前
Time: 20us/div

磁偏抑制后

磁偏抑制前

g1 / g4 (10V/div)

g5 / g8 (10V/div)

Pulse2 (10V/div)

Imin

 

图 3-21 d2<0<d1: d1=0.1, d2=-0.21 下的实验波形 

从实验的波形图可以看出，单稳态触发器(绿色波形)只有在移相角突变的瞬间才会被

触发，而在电路稳态的时候并不会作用，因此暂态磁偏抑制并不会对 DAB 样机的稳态波

形产生影响。 

根据以上实验可得出结论，所提出的峰值电流限制策略能够有效抑制暂态过程中的电

流尖峰，并使变换器稳定工作。由于上章所述稳态磁偏抑制改变的是驱动信号的下降沿，

而暂态磁偏抑制改变的是驱动信号的上升沿，两种磁偏抑制方案可以同时应用，不会在控

制结果上相互影响。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文  第 3 章  暂态磁偏抑制策略 

49 

 

3.5 本章小结 

本章针对 DAB 的暂态磁偏，提出了一种基于峰值电流限制的控制方法。文中首先列

出了常见的几种 DAB 暂态过程，接着阐述了峰值电流限制的工作原理。仿真表明，所提

出的峰值电流限制策略对系统的动态响应几乎没有影响，且可被推广至延伸移相(EPS)，

双移相(DPS)，三移相(TPS)等更复杂的 DAB 控制策略当中。最后，本章给出了该控制方

法下的实验结果，并验证了其有效性。 
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第 4 章 总结与展望 

4.1 工作总结 

针对可再生能源的利用目前已受到世界各国越来越多的重视。在新型发配电系统中，

DC-DC 变换器是连接不同电压等级直流母线、直流母线与储能系统、直流母线与直流负

载之间的关键接口设备。在众多电路拓扑中，双有源桥拓扑(DAB)是较有应用前景的电路

之一，但在其运行过程中，可能在变压器原副边绕组及励磁电流中产生磁偏。磁偏对电路

具有危害性，其中，稳态磁偏会增加 DAB 的损耗，暂态磁偏则可能导致 DAB 磁芯饱和而

损坏电路。本文针对 DAB 的稳态和暂态磁偏问题做了以下工作： 

(1) 针对稳态磁偏，本文提出了一种基于占空比调制的抑制技术，文中推导了零磁偏

所需满足的条件，给出了从占空比(控制端)到直流偏置电流(输出端)的小信号模型，并据此

设计了 DAB 稳态磁偏的闭环控制系统。采用了一种周期积分电路实现原、副边直流偏置

电流的准确采样，并采用隧道磁电阻(TMR)作为电流传感器。最后，搭建了一台 3200W 的

DAB 样机，给出了详细的参数设计过程，并通过实验验证了周期积分采样电路和稳态磁

偏抑制技术的有效性。 

(2) 针对暂态磁偏，本文提出了一种基于峰值电流限制的抑制策略，通过设定电流阈

值，当电流超过阈值后，使对应桥臂的方波电压提前翻转，抑制电流继续快速上升，进而

避免磁元件饱和。仿真表明，该暂态磁偏抑制策略对 DAB 闭环控制动态响应无明显影响，

并可以推广至延伸移相(EPS)，双移相(DPS)，三移相(TPS)等更复杂的DAB控制策略当中。

最后，利用单稳态触发器和逻辑门搭建了暂态磁偏抑制电路，并在 DAB 样机上验证了暂

态磁偏抑制技术的有效性。 

4.2 课题展望 

本文重点研究的是 DAB 电路在单移相控制(SPS)下的磁偏抑制策略，并进行了验证分

析，但仍存在不足，后续研究可以从以下几个方面进行： 

(1) 给出针对其他 DAB 控制方法如延伸移相(EPS)，双移相(DPS)，三移相(TPS)的峰

值电流限制硬件电路结构，并进行实验验证。 

(2) 本文中并没有对样机进行最优化设计，开关频率较低，接下来可采用 SiC 或 GaN

器件继续对样机设计进行优化，提高开关频率，对样机的功率密度以及效率进行进一步的
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提升。 

(3) 在暂态磁偏抑制中，由于存在噪声等干扰，峰值电流限制的动作点存在一定的误

差，接下可以从优化布线，改善方案的角度进一步提高控制的准确性。 
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