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Abstract

In recent years，application of battery&supercapacitor hybrid energy storage

system in the electrical vehicle and distributed renewable energy system，has

attracted wide attention．At present，for the purpose of making the hybrid energy

storage application，main power supply and load interconnected，in most cases，

multiple single—input DC／DC converters are used as the interface circuits．However,

the integrated power converter having multiple interfacing ports(defined as

multi．port DC／DC converter,or multi．input DC／DC converter)，could be used to

replace the individual single—input DC／DC converters，achieving the effective link

among the various renewable power generating units，energy storage elements and

load by only one power electronic converter．It has become the hot research topic

in recent years．

To date limited research at home and abroad has been conducted on multi-port

DC／DC converter,but almost all the circuit topologies proposed in those literatures

have the following disadvantages：unidirectional power flow,no electric isolation，

hard switching，numerous switching devices，low efficiency,complicated control

structure，ere．，which limit the applications．Aiming at the application problem of

multi-port converter in the hybrid energy storage elements，this paper chooses the

triple half bridge(THB)bi-directional DC／DC converter as the interfacing circuit of

battery&supercapacitor hybrid energy storage system，based on the comprehensive
comparison between the advantages and disadvantages of those multi。port converter

topologies．

According to the application of the triple half bridge(THB)bi—directional

DC／DC converter in the fuel eell electrical vehicle energy management system，
theoretical analysis of the operating principle，commutation process，steady state

output characteristic，and soft switching conditions of this converter topology in the

Boost and Buck operating mode，have been made in the paper,and the steady

operation conditions and soft switching characteristic of the circuit in those two

operating mode，are validated by the saber 2007 simulation software．

This paper is also devoted to research the mathematical modeling and contr01

system design of triple half bridge DC／DC converter．Simplified and order reduced

state space average model and linear small signal model of the converter are built by

introducing the switching function．Based on this small signal model，dual dose

loop control structure of the converter iS constructed，and current inner loop&



voltage outer loop control systems ale designed and optimized through Bode dia册锄．
Due to the mutual interference between two inputs of the current inner loop syst锄，
decoupllng network is designed in this paper to achieve the independent con仃ol of
tw0 mput inductor currents． Favorable dynamic performance and steady preciSion
of deslgned converter control system ale validated by simulation of Matlab／simulink

At last，hardware circuit and digital control system of triple half bridge DC／DC

conVeIter are designed in this paper,and all experimental converter prototype of 2kW,
which adopts TMS320LF2407A DSP as the control core，is built．Based on DSP

so脚撇pmgrarnming，digital phase shift modulation scheme is proposcd．
Experimental verification is carried out on this prototype,and the results have proved

that the hardware circuit has favorable steady working performance in every mode．

and pow甜switches could realize ZVS，showing that the DSP based digital phaSe

shlR∞n仃01 method is fully feasible．The works above make way for deeplv

researching the battery&supercapacitor hybrid energy storage syst锄and its
application in the fuel cell electrical vehicle energy management syste】[n．
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黎芹，蒲道杰，戚振彪，谭理华，李少林，朱波，江涛，曾凡超等，在研

究生学习时光即将画上句号之际，在此向各位曾经朝夕相处的同学表示诚

挚的谢意，祝大家在新的工作岗位上再创佳绩，继续谱写人生的辉煌!

最后，我还要特别感谢我的父母以及其他所有的亲朋好友。他们对我

深深的爱，以及坚定的支持和关心，是我不断进步的源泉，在此我要向他

们表示由衷的敬意和真心的祝福!

作者：王成悦

2009年3月20日



第一章绪论

1．1课题背景和意义

当今世界，环境和能源问题成为世界各国关心的热点问题。随着环境污染

和能源危机的日益严重，世界各国采取了提高能源利用率、改善能源结构、探

索新能源、发展可再生能源等措施，以实现能源的可持续发展与和谐发展。我

国是能源消耗大国，随着中国经济的快速发展，能源需求也在快速增长。能源

供应不足的“瓶颈”问题出现，成为社会各界关注的焦点问题。快速发展可再

生能源发电，是缓解电能紧张的有效方法。2006年开始实施的国家“十一五规

划”，以及《可再生能源法》，把能源作为国家发展战略的重点，将可再生能源

发电提高到战略高度，并从国家立法的角度为其发展和应用提供支持和保障。

1．1．1 储能技术在可再生能源发电系统中的作用

可再生能源是指除常规化石能源和大中型水力发电、核裂变发电之外的太

阳能、风能、地热能以及氢能等能源。这些能源资源丰富、可以再生、清洁干

净，是最有前景的替代能源【1】。根据专家预测，到本世纪中叶，新能源与可再

生能源将在整个社会能源构成中占50％。近年来，随着可再生能源发电系统，

例如燃料电池、光伏(PV)发电、风力发电，在中国和世界范围内的迅速发展，

由于各种发电设备在工作过程中存在一定的缺陷，带来了一些难题和挑战，如

燃料电池的响应速度比较慢，输出功率不能及时地跟踪负荷的变化：而风力发

电和光伏发电要受到风速、风向、日照强度、环境温度等自然条件变化的影响

而不能持续地、稳定地输出电能，导致系统稳定性问题的增加。在系统中连接

和配置一定容量的储能装置，对可再生能源发电系统具有非常重要的作用。储

能装置能够起到能量和功率的支撑作用，及时补充系统的短时峰值功率，并回

收剩余功率，保证供电的连续性和可靠性，提高电能的利用效率，并且使发电

设备在输出功率或负荷功率波动较大时，仍然能够保持较好的稳定性【2J。

鉴于可再生能源发电系统的特点和储能的作用，对储能装置的性能特点具

有较为独特的要求。概括起来，包括，能量密度大，能够以较小的体积重量提

供较大的能量；功率密度大，能够提供系统功率突变时所需的补偿功率，具有

较快的响应速度；储能效率高；高低温性能好，能够适应一些特殊环境；以及

环境友好等。

1．1．2储能技术发展简介

目前可行的储能技术包括蓄电池储能、超级电容器储能、飞轮储能和超导

磁储能系统(SMES)。评价储能系统特性的两个重要性能指标是功率密度和能

量密度。不同储能元件的功率／胄邑量范围和其它特征的比较，参看表1．1【3J。



表1．1储能元件的特征比较

储能元件 蓄电池 超级电容器 飞轮 SMES

效率 70．90％ 90％ 90％ 95％

功率范围(W) 5kW二10MW 5．100kW 1kW-10MW 300kW二1 000MW

能量范围(J) 0．1．600MJ 1kJ．10MJ 1．15MJ 1．500MJ

循环寿命(小时) 2，000 100，000 10，000 10，000

充电时间 数小时 数秒 数分钟 数分钟一数小时

成本($／l(W) lOO．200 500 300 700．1000

一、蓄电池储能及其特点

可再充电的电化学蓄电池是电力储能单元的最成熟的形式，现在仍被广泛

使用。蓄电池通过串联或并联来实现较高的输出电流或较大的电压。它是一个

复杂的电化学系统，主要包括铅酸(Lead．acid)电池、镍镉烈i．Cd)电池、镍锌(Ni—Zn)

电池、镍氢(Ni．MH)电池、钠硫(NaS)电池和锂离子f“．Ion)电池等。蓄电池的主

要优点包括：能量特性好，能量密度高，循环效率高，使用寿命长，初始成本

低[41。由于电池内部存在电化学反应过程，反应产生的热量会造成电池容量衰

减，因此蓄电池不能长时间以高电流放电。此外，较快的深度充放电也会导致

蓄电池的过早失效。此外，环境污染也是制约蓄电池应用的一个重要问题。蓄

电池储能的典型用途之一是不间断电源系统(uvs)，该系统可以在短时间的电源

故障期间，向负载供电。

二、超级电容器储能

超级电容器，也被称为是双电层电容器(EDLC)，是通过在被电介质隔离

的正负电极上积聚电荷来存储电能。储能电压要受到电介质耐压强度的限制。

与蓄电池相似，超级电容器可以被堆叠起来，组成具有较高电压或电流的模块。

由于超级电容器的静电特性，不需要电化学反应过程，因此，与蓄电池相比较，

它具有快速充放电，充放电效率高，循环寿命长，易于维护，对环境友好等优

点。但是，超级电容器的能量密度较低，它仅限于中小功率范围内的工业电力

应用，例如电子类消费产品或电机驱动【5】。

三、超高速飞轮储能

飞轮储能装置利用高速旋转的飞轮可以储存大量的动能。所存储的能量取

决于飞轮的转动惯量以及转速的平方。因此，可以通过增加飞轮惯量和转速来

实现较高的储能容量。飞轮储能系统的主要优点是储能容量大、功率密度高。

寿命长、无污染、适合短时间大电流充放电等f6】。缺点在于其功率和控制系统

复杂，并且存在灾难性故障的潜在危险。目前，飞轮储能主要用于电力系统中，

包括改善电能质量，提高系统的稳定性[7】。但就目前的发展状况而言，飞轮储

能技术还远未达到替代其他成熟储能技术的水平。

四、超导磁储能

电感储能技术始于20世纪50年代后期，主要分为常规电感储能和超导电
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感储能两种形式。60年代实用超导体的出现，80年代初工频超导线的研制成功

和80年代后期高临界温度超导体的发现，开辟了超导磁储能(SMES)的新时代。

SMES装置不是以动能或化学能的形式存储能量，而是把能量存储在电磁场中，

该电磁场是由无阻抗超导线圈中通过的环流产生的。由于所存储的电能取决于

电流的平方，剩余的电能可以被准确测量出来。此外，SMES可以被用来存储

大功率的电能，并且充放电的速率和效率较高。SMES的主要问题是它的制造

和维护成本很高。20世纪90年代以来，SMES的研究更热衷于将其应用于提高

电力系统的稳定性、可靠性以及改善用户的电能质量【sJ。

1．1．3混合储能系统及其相关技术

在现阶段，无论超高速飞轮、超导电感、各类燃料电池和电化学蓄电池，

还是超级电容器都不能完全兼顾安全性、高比功率、高比能量、长使用寿命、

技术成熟以及工作温度范围宽等多方面的要求。～般说来，比能量高的储能装

置其比功率不会太高；同样，一个储能装置的比功率比较高，其比能量就不一

定很高【9】。在对现有能源进行技术创新，大力开发新型能源的同时，现阶段通

过将不同的储能单元结合起来混合使用，组成混合储能系统，可以实现下列优

势‘10】：

·使不同储能元件的优点得以充分发挥，同时也加大了储能元件自身优势

的增长空间；

·可以实现对储能系统在能量和功率等方面的多重要求；

·按储能元件各自的优势进行使用，可以显著延长储能元件的循环寿命。

蓄电池与超级电容器在技术性能上具有较强的互补性。蓄电池的能量密度

大，但功率密度小，充放电效率低，循环寿命短，大功率充放电和频繁充放电

的适应性不强。而超级电容器则相反，其功率密度大，充放电效率高，循环寿

命长，非常适应于大功率充放电和循环充放电的场合，但能量密度与蓄电池相

比偏低。

表1．2蓄电池与超级电容的性能比较

铅酸蓄电池 超级电容器

额定能量密度(wirkg) 10～100 l～10

额定功率密度(W／kg) <l，000 <10，000

循环寿命 1，000 500，000

充／放电效率 70～85％ 85～98％

最快充电时间 l～5h 0．3～30sec

放电时间 0．3～3h 0．3～30s

表1．2对超级电容器和蓄电池的各种性能进行了对比[111。如果将超级电容器

与蓄电池混合使用，使蓄电池能量密度大和超级电容器功率密度大、循环寿命

长等特点相结合，无疑会大大提高储能装置的性能。
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1．1．4混合储能系统的研究及应用状况

超级电容器与蓄电池的混合储能在燃料电池电动汽车以及光伏发电，风力

发电系统中的应用，近年来引起了广泛关注。

图1．1中显示了意大利ROMA TRE大学在2002年提出的一种混合电动汽车

(HEV)动力系统结构图，它包括燃料电池，超级电容器和蓄电池组。燃料电池是

动力系统的主电源【12H15]。由于燃料电池在轻载的情况下效率很低，在这种情况

下就需要由蓄电池储能装置来提供牵引功率。燃料电池发电系统通过设定可以

提供80％的最大行驶功率，而另外20％的最大行驶功率就是由蓄电池储能装置

提供。但是燃料电池发电系统既不能回收功率，又不具有较好的动态响应条件。

为了提高电能利用效率和减少排放，就需要辅助储能装置来快速提供汽车启动／

加速时的功率输出和减速制动时的能量回馈。然而在蓄电池单独作为辅助储能

元件的情况下，当驱动大功率脉动负载时，由于蓄电池需要补偿瞬时的峰值功

率需求，这会造成损耗的增加和温度的升高，降低蓄电池的寿命。超级电容器

由于充放电速度快，效率高，在瞬时储能方面要优于蓄电池，将蓄电池与超级

电容器结合，应用到汽车动力系统中，通过超级电容器的充放电来满足加速和

减速瞬间的功率需求，可以提高功率特性和效率，降低成本，延长蓄电池使用

寿命，缩小储能装置的体积和重量。

＼
＼

／。

图1．1 带有混合储能装置的电动汽车驱动系统结构图

图1．2是采用混合储能的独立光伏发电系统结构示意图[1¨。该系统包括太阳

能光伏电池板，DC／DC功率变换器，储能系统和负载。由于光伏发电受光照条

件影响很大，输出功率具有随机性的特点，因此，需要配置储能缓冲装置来确

保供电的连续性和可靠性。为了提高发电利用率，光伏系统常常工作于MPPT

方式，这种因环境因素变化而引起的发电功率波动就更明显了，主要表现为输

出电流的脉动。在这种情况下，通过使用蓄电池／超级电容器混合储能系统，在

正常条件下通过蓄电池来提供较低的连续功率，而在出现大电流的负荷脉动时，

通过超级电容器来提供瞬时峰值功率，从而大幅度提升储能系统的性能【16】Ⅲ¨。
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图1 2混合储能独立光伏发电系统结构图

与光伏发电类似，风力发电也受到风速，风向等气候条件的影响，输出功

率具有随机性，需要将储能装置与风力发电设备结合起来，从而起到平滑功率

输出的作用。图1．3是风力发电随机电能进路管理系统(SESAMl的示意图【1目。

该系统是由通过直流母线互连的四个主模块组成。随机电源模块包含输出随机

功率的风力发电设备。随机电源模块的功率输出是随时间而变化的。电网接口

模块包括电力电子变流器(主要是电压型逆变器)和变压器。长期进路储能模块起

到能量存储的作用，能够根据承诺和用户需求向电网输出功率。模块中储能元

件的储存电量要足够大，以便于根据季节变化，提供时间范围为数分钟到数月

的需求电能。蓄电池和相关的功率变换装置就是很好的选择。短期进路储能模

块是用来在负荷功率需求发生脉动时提供瞬时的功率需求量。通过该模块可以

实现快速的调节控制，避免来自随机电源的短期功率被动传送到电网中。超级

电容器是实现短时快速功率传送的理想储能元件。因此，蓄电池和超级电容器

储能元件在该系统中可以有机地结合起来，通过发挥各自舶优势来改善风力发

电设备的供电可靠性．提高对电网的供电质量。

然而，如何选择和设计一种合适的电力电子变换器，使混合储能装置(蓄

电池和超级电容器)，主电源(如燃料电池、风力发电和光伏发电设备)与负载

之间有效地结台起来，成为一个尚待解决的难题。

1 1 5多端口DC／DC变换器的提出

为了实现发电设备和多个储能元件的有效结合，就需要用到多输入功率变

换系统。一种理想的多输入功率变换系统要能够适用于多种不同的电源，并且

使它们的优势结合起来。通过使用多个输^端来连接不同的发电设各和储能装

置，组成新型的多级电源系统，实现可再生能源发电设各与储能装置之间的有

效结合，从而提高可再生能源发电的可靠性和电能利用效率。



图1．3 风力发电随机电能进路管理系统(SESAM)的结构示意图

这种多级电源系统主要有两种结构。图1．4中显示了常规的结构。为了实现

多个电源之间的互连，系统中通常要有共用的高压或低压直流母线。每一个输

入端的可再生能源发电设备通过相应的DC／DC功率变换器以直流的形式输出，

并汇流到系统的直流母线，直流母线可以通过DC／AC变换器给交流负载供电，

还可以通过双向DC／DC变换器与储能元件之间进行能量交换。这些功率变换器

都共同连接在直流总线上，并且要受到单独控制。此外，在某些系统中，还可

能包含通讯总线，以便于在各个输入电源之间交换信息和进行能量管理。目前

国外文献提出了许多种用于可再生能源发电系统前端的DC／DC变换器，例如级

联boost变换器f捌，电流型推挽变换器【20】，移相全桥变换器[21’等。此外，也有

许多文献对用来连接储能装置的双向DC／DC变换器进行了研究【22H241。但是这

种系统结构包含多个DC／DC变换器，并且在许多场合还需要在各个变换器之间

安装通讯装置，不仅使系统变得非常复杂，而且使成本大大增加。

6



直流母线

交流母线

．--．-J L／DC 彤c J望堡皇窒兰咽 J

霉嵫DC璺垂／ ’l／ l
i翌岖DC单元J ’l／

-___·_-______·_···一 J／7

图1．4 多级电源系统的常规结构

文献[25]署1：1126]针对常规结构的弊端，提出了一种多端口的系统结构，如图

1．5所示。与常规结构相比较，该系统仅使用一个多端口DC／DC变换器就实现

了多个电源的结合。该变换器输出电压或电流的调节以及电源能量的管理是由

一个功能强大的控制器来统一完成的，例如数字信号处理器(DSP)。多端口

DC／DC变换器拓扑的具体特点将在下文中做详细介绍。
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。o'________·_______________一 蚕：流垤 ：线j乎蓄电池卜—·’、-．．．．．．—·-．------——---·一，

堕弘 多端口 ·，防DC／DC

风力发电、 ．
变换器 。／“。

一孚。
!

翌罗一单元 J
’

L ／

图1．5 多级电源系统的多端口结构

多端121结构与常规结构相比较，具有以下优势：(1)由于功率开关器件数目

和相关的辅助电路较少，电路拓扑相对简单，成本得到降低；(2)功率密度高；

(3)实现了功率变换级数的最小化，提高了系统效率；(4)由于布置紧凑，装置的

可靠性得到增强；(5)易于实现集中控制和进行有效能量管理。

当前国内外对多端口DC／DC变换器的研究主要集中在应用于分布式可再生

能源发电系统中的非双向拓扑。这些拓扑的第一种类型是将不同的直流电源串

联以构成多输入DC／DC变换器【27】[2引。另一种电路类型是将多个电源通过耦合
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变压器【291或多绕组变压器并联【301。这些变换器所存在的共同问题就是电能只能

单向流动。由于储能元件在光伏发电，风力发电系统，不间断电源(uPs)系统以

及燃料电池电动汽车等领域中发挥着越来越重要的作用，这些应用场合都需要

能量双向传输的DC／DC变换器，实现与储能单元之间的能量交换。因此，多端

口双向DC／DC变换器在这些领域有着很大的应用前景，不过目前对此进行研究

的文献很少。

1．2多端口DC／DC变换器概述

1．2．1双向DC／DC变换器的原理介绍

双向DC／DC变换器是指在保持变换器两端的直流电压极性不变的情况下，

能够根据需要调节能量传递方向，实现电能双向流动的直流变换器【311。如图1．6

所示。

+

巧

[≤>厶如，殄。
互 N 上
1● L一一，l

双向DC／DC变换器
I／一1
l、q

+

圪

<}]p％<。
图1．6 双向DC／DC变换器结构

双向DC／DC变换器置于电源H和圪之间，控制其间的能量传递。五和厄

分别是n和圪的平均输入电流。根据实际需要，可以通过双向DC／DC变换器

的控制器控制功率流向：使能量从巧传输到圪，称为正向工作模式，此时^

为负，尼为正；使能量从圪传输到所，称为反向工作模式，此时五为正，12为

负。

双向DC／DC变换器实现了能量的双向传输，在功能上相当于两个单向

DC．DC变换器，是典型的“一机两用"设备。在需要双向能量流动的应用场合

可以大幅度减轻系统的体积重量及成本，极具研究价值，现已被广泛应用于UPS

系统、航天电源系统、电动汽车驱动及蓄电池充放电维护等场合。一般来说，

双向DC／DC变换器可分为隔离式和非隔离式2种[321。其中隔离式的双向DC／DC

变换器应用较多，电路拓扑有多种变化形式，前人在这一领域也做了不少研究

工作。

1．2．2多端口DC／DC变换器的拓扑连接形式

如上文中所述，多端口双向DC／DC变换器使多个电源互连，实现了多级电

源之间多个方向的能量传输。到目前为止，国内外已经对这种多输入DC／DC变

换器进行了有限的研究，提出了多种形式的拓扑。这些变换器拓扑结构的共同



特征是通过对称的拓扑单元把不同的功率元件结合起来。根据电源与变换器连

接方式的不同，可以分为直流母线连接法(DI)和磁耦合连接法(MCI)。

直流母线连接(DI)法是将多个电源通过基本拓扑单元直接与共用直流母线

连接在一起，其中拓扑单元的具体分类和介绍将在下一节说明。DI型多输入

DC／DC变换器拓扑结构简单，通过拓扑单元中的有源开关能够实现各个端口中

电能的双向流动，并且很容易通过扩展连接两个以上的电源。但是，这种直流

母线连接方式不能够应对变化范围较大的电源电压。因此，与DI型变换器连接

的各个电源电压值应该比较接近，以避免较大的升降压转换比。此外，DI型

DC／DC变换器主要是非隔离式拓扑，在独立光伏发电，燃料电池发电，电动汽

车等场合一般输入输出要求有电气隔离并且输入输出电压比或电流比很大，所

以非隔离型拓扑不能满足要求。

磁耦合连接法(MCI)是通过多绕组隔离式变压器使不同的电源结合。变压器

利用磁耦合实现具有电气绝缘的电能变换，由于变压器原边和副边各个绕组线

圈的匝比可以设计，合理选取匝比就能够实现电压值有较大不同的多个电源之

间的互连。MCI型多输入DC／DC变换器属于隔离型拓扑，应用范围较广。

针对上述两种连接方式的优势和不足，文献[26]中提出了一种多端口DC／DC

变换器的一般拓扑，该电路拓扑将直流母线连接(DI)与磁耦合连接(MCI)两种方

式组合起来。电源与变换器系统的结合方式是直流母线连接还是磁耦合，取决

于电气隔离的要求和工作电压的大小。工作电压接近的电源可以通过开关拓扑

单元连接在同一根直流母线上，而工作电压等级差别较大的电源是通过变压器

的磁耦合连接，从而实现了多个具有相近或不同电压等级的电源之间的互连。

在直流母线连接法(DD和磁耦合连接法(MCI)中，根据能量传递元件特征的

不同，又可以分为电流型连接(CD和电压型连接(VD。电流型(CD多输入变换器

利用直流侧的串联电感和变压器各个绕组的漏感，在不同的功率级之间进行能

量存储和传递。而电压型(VI)多输入变换器的能量传递不借助电感。根据以上分

类方式的组合，国内外所提出的多输入电路拓扑可以被划分以下五类：直流母

线电流型连接(DCI型)，直流母线电压型连接(DVI型)，磁耦合电流型连接(MCCI

型)，磁耦合电压型连接(MCVI型)，以及DVI，DCI和MCCI的组合(DⅥ+

DCI+MCCI型)，如图1．7(a)～(e)所示。
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te)

图I．7 多端口DC／DC变换器各种连接的结构图解：(a)DVI型，(b)DCI型，(c)MCVI

型，(d)MCCI型，(e)DVI+DCI+MCCI型

1．2．3 多端口DC／DC变换器的拓扑构成

多端口双向DC／DC变换器是单输入双向DC／DC变换器的拓展。根据上一

节中拓扑连接的分类介绍，多端口双向DC／DC变换器在本质上也是分为非隔离

式和隔离式两种拓扑结构。用来构成一般的非隔离式和隔离式双向DC／DC变换

器的拓扑单元，完全适用于多端口DC／DC变换器。

非隔离的双向DC／DC变换器可以通过将基本的直流变换器，如Buck、Boost、

Buck．Boost、Cuk等中的无源开关替换为有源开关来构成，Buck-Boost双向

DC／DC变换器是最具代表性非隔离式双向DC／DC变换器，其拓扑单元如图1．8

所示。

图1．8 Buck．Boost双向DC／DC变换器拓扑单元

10
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隔离型双向DC／DC变换器主要是由电压型单元、电流型单元、组合式单元

等基本拓扑单元组合而成。电压型半桥和电压型全桥拓扑单元如图1．9(a)所示，

电压型单元属于Buck型拓扑，适用于降压场合；电流型拓扑属于Boost型拓扑，

图1．9(b)为电流型半桥和电流型全桥单元，同样还有推挽、正激、反激等其他电

流和电压型拓扑单元。组合式拓扑是由两种拓扑组合而成，如图1．9(c)所示，为

Boost电路与电压型半桥组合而成的组合式半桥拓扑单元。

(a)电压型半桥和全桥拓扑单元

(b)电流型半桥和全桥拓扑单元

-●卜

(c)Boost电路与电压型半桥组成的组合式升压半桥拓扑单元

图1．9隔离型双向DC／DC变换器的基本拓扑单元

DI型非隔离式多输入DC／DC变换器一般是由多个电源通过Buck、Boost、

Buck-boost等拓扑单元与共用直流母线连接而构成的，而MCI型与DI+MCI组

合型多输入DC／DC变换器都属于隔离式拓扑，是多个电源通过两个以上的电压

或电流型拓扑单元，与多绕组变压器和直流母线连接而构成。多端口双向DC／DC

变换器能够实现与多个输入电源之间的双向能量交换，近年来成为研究热点。

根据目前多端口DC／DC变换器拓扑的研究情况，Buck／boost拓扑、组合式升压

半桥、电压型半桥和电压型全桥是构成多端口双向DC／DC变换器的基本拓扑单

元，如图1．10所示【261。在第二章中将对迄今为止国内外所提出的各种多端口



DC／DC变换器的工作原理和特征做出介绍。

电压型半桥拓扑单元

。＼．

』鲁 ；

，rVv、

I一
}、

， 仁] ；

l ■
升压半桥拓扑单元

电压型全桥拓扑单元

图1．10用来构造多端口双向DC／DC变换器的基本拓扑单元

1．2．4多端口DC／DC变换器的控制方式

1．占空I；L(PWM)控制

DI型非隔离式多输入DC／DC变换器一般都采用PWM控制来调节与各个输

入级中开关的导通时间，从而控制电源与负载，以及各个电源之间的能量传递，

此外，通过PWM控制来调整各个开关的通断顺序，也能实现多个输入电源单

独或同时向负载供电。占空比控制也会应用到某些MCI型隔离式多输入DC／DC

变换器中，例如文献[39】中的MCVI反激式DC／DC变换器，由于变压器绕组上

有箝位电压，该变换器的两个输入电源只能单独向负载供电，需要通过PWM

控制使输入级的两个开关管在每个周期的通断遵守时间均分(time-sharing)的原
则。

2．移相控制

文献[33]、[34]中提出了相移控制，如图1．11所示，在变压器两边的两个单

元各产生两个频率相同但相位不同的对称方波电压源，通过控制两个方波电压

源之间的相位来控制漏感电流从而控制传输功率的大小和方向。这一方式可实

现变换器开关器件的软开关，降低损耗，因此得到较为广泛的应用，采用变压

器磁耦合方式连接(MCI)型多输入DC／DC变换器基本上都采用这种控制方式。

本文主要讨论移相控制方式，该控制方式下的功率流向示意图以及电压电流关

系图如图1．11(a)、Co)所示。

理论分析表明，当办>欢即‰相位超前Vcn时，眉<0，昱>0即功率从
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‰流向YCDI当识<唬即‰相位滞后VCD时，露>0，昱<o即功率从‰流
向乃曰。文献[34][63】中分析了有关传输功率与移相角的定量关系。

(a) (b)

图1．11(a)移相控制方式原理图；(b)电压电流关系示意图

3．移相PWM控制

由于相移控制当输入输出电压幅值不匹配时，变换器的电流应力和有效值

会大大增加，其效率会受到输入电压和输出电压变化的影响，文献[35】提出了

PWM加移相复合控制的单输入不对称半桥双向DC／DC变换器，其等效简化电

路以及电压电流波形图如图1．12所示，通过占空比的PWM控制相当于在等效

输入电压VAB和等效输出电压VcD之间加入了一个电子变压器，使V柚和VCD

幅值始终匹配，并通过移相角的控制来调节传输功率大小和方向。该控制方式

作为移相控制的改进方式，在MCI型多输入DC／DC变换器中也得到应用，通

过该方式控制开关管的通断，可以降低电流应力和通态损耗，并且在某一端输

入电压变化范围较大时，拓展软开关的工作范围‘36】【551。

I．
T ．! 门一n、矿

I
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图1．12 PWM加移相控制方式的等效简化电路和电压电流波形图

1．3本文研究的意义和主要工作

1．3．1本文研究的主要意义

超级电容器与蓄电池的混合储能在电动汽车和分布式可再生能源发电系统

中的应用，近年来引起了广泛关注。然而，如何选择和设计一种合适的电力电

子变换器，使混合储能装置(蓄电池和超级电容器)，主电源(如燃料电池、风

13



力发电和光伏发电设备)与负载之间有效地结合起来，成为一个尚待解决的难

题。

目前，在大多数情况下都是使用多个单输入的DC／DC变换器来连接主电源

和蓄电池和超级电容器混合储能装置，然而使用具有多个连接端口的集成功率

变换器(被定义为多端口DC／DC变换器，或多输入DC／DC变换器)来取代原

来的单输入DC．DC变换器，仅通过一个电力电子变换器就实现了各种可再生能

源发电设备，储能装置与负载之间的有效结合，在以燃料电池、光伏发电和风

力发电为代表的可再生能源发电系统中有很好的应用前景，近年来在国外成为

研究热点，而国内对其开展的研究很少。

到现在为止，国内外已经对多端口变换器进行了有限的研究，但是所提出

的相关拓扑都具有功率流动单向，无电气隔离，硬开关，元器件数目多，效率

低以及控制结构复杂等缺点，应用受到限制。

文献[571中提出了一种新型的三端El--半桥(THB)双向DC／DC变换器，它通

过磁耦合将不同的电源结合在一起，通过移相控制实现同时或单独向负载供电。

该变换器拓扑所具有的优势，例如，低压／高电流的输入特性，双向功率流动，

不用辅助电路就能实现软开关，使它成为蓄电池．超级电容器混合储能装置中的

理想候选接口电路。不过文献[57]t9R是对该变换器的工作原理和输出特性进行

了简单介绍，对于换流过程和软开关实现条件的分析较少，本文选择三半桥

DC／DC变换器作为研究对象，将着重在这两个方面对变换器进行深入分析。

多端口DC／DC变换器作为开关变换器的一种形式，对其开关调节系统在负

载突变和输入电源扰动情况下的动态性能进行研究和分析是非常有必要的。不

过目前针对多端口变换器所进行的大多数研究都只考虑开环工作。这是因为多

端口变换器中所包含的L、C元件比较多，数学建模的过程非常繁琐，并且其

控制系统是多输入一多输出(MIMO)的非线性系统，包含若干个相互作用的

变量，每个输出变量都可能会受到两个或两个以上控制变量(取决于输入端的

数目)的影响，因此必须要注意控制变量之间的相互干扰，它们也使控制系统

设计的复杂程度大大增加。目前，还没有文献对多端口DC／DC变换器的数学建

模和控制系统设计、优化问题进行全面的分析。

由于隔离式多端口DC／DC变换器都是采用移相控制，通过改变变换器两侧

的移相角来控制输出功率。虽然模拟控制器UCC3875和UCC3895可以被用于

移相控制，但是基于DSP的数字控制与传统的模拟相比较，在可靠性，灵活性

和适用性上具有更大的优势，因此在复杂的、高性能的控制中数字方式得到了

更为广泛的应用。由于DSP硬件中没有移相控制器，因而需要提出以软件为基

础的移相调制方案，以便于实现移相控制。本文采用TMS320LF2407A型DSP

芯片来实现数字PWM(DPWM)调制，编程方便，便于和外界通讯，很容易实

现各种控制算法及高速的实时采样，为了改善系统的动态品质，并减小系统的
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静差，采用比例积分(PI)调节的闭环控制来实现对整个系统的电压和电流闭

环。

1．3．2本文的主要研究内容

本文以数字移相控制隔离型三半桥双向DC／DC变换器拓扑作为研究对象，

对该变换器的工作原理和数学建模进行了详细而深入的理论分析和仿真研究，

并且在此基础上，搭建了2kW的三半桥DC／DC变换器硬件电路平台，进行了

实验研究。本文的主要内容可以总结如下：

(1)根据绪论中提出的变换器拓扑连接分类方式，对国内外迄今为止所提出的各

种多端口DC／DC变换器的应用背景和工作原理进行了简要回顾和介绍，并

且针对多端口变换器在混合储能系统的应用问题，在对这些变换器拓扑的优

缺点进行综合比较的基础上，选择使用三半桥(THB)DC／DC变换器来作为蓄

电池．超级电容器混合储能的接口电路。

(2)结合三半桥(THB)DC／DC变换器在燃料电池电动汽车动力系统中的应用问

题，从正向(Boost)和反向(Buck)两种模式对三半桥变换器的工作原理、换流

过程和软开关条件进行了详细的理论分析；通过数学表达式介绍了该变换器

的输出特性；分析了移相角磊，、珐，对变换器软开关范围的影响；最后通过仿

真验证了三半桥DC／DC变换器的稳态工作特性和软开关条件。

(3)引入高低压侧开关管的开关函数建立三半桥双向DC／DC变换器的简化、降

阶型状态空间平均数学模型和线性小信号模型，并且以该小信号模型为基

础，构建了变换器的双闭环系统控制结构，推导出以电感电流和电容电压为

对象的控制．输出传递函数，以这些传递函数为基础，通过波特图进行电流

内环和电压外环控制系统的设计和优化。由于电流内环系统两个输入端之间

存在相互干扰，本文将进行解耦网络的设计以实现对两个输入电感电流的独

立控制。本文还利用Matlab／simulink软件，对电流内环、电压外环补偿网络

和解耦网络的设计效果进行仿真验证，最后通过仿真对三半桥DC／DC变换

器控制系统在燃料电池电动汽车能量管理系统各种模式下的响应情况进行

验证。

(4)进行三半桥DC／DC变换器硬件电路设计，研制出以TMS320LF2407A型

DSP芯片为控制内核，功率为2kW的数字移相控制三半桥DC／DC变换器实

验平台，对变换器系统进行实验研究。

(5)对全文内容进行归纳总结，进行下一步工作的展望。



第二章多端口DC／DC变换器研究状况回顾

多端口DC／DC变换器作为一种新型的电力电子变换器，在以燃料电池、光

伏发电和风力发电为代表的可再生能源发电系统中有很好的应用前景。它实现

了各种可再生能源发电设备，储能装置与负载之间的有效结合，能够更好地克

服可再生能源发电系统的自身缺陷与不足，实现各种发电设备的优势互补，同

时更大限度地发挥储能装置在发电系统中的作用，提高电能的利用率，向负载

输出稳定且可调的直流电压，世界各国的科技工作者都已经开展了对多端口直

流变换器，特别是能实现电能双向流动的多端口双向DC／DC变换器的研究，提

出了许多新型电路拓扑，本章将根据上一章中的拓扑连接分类方式，对这些多

输入DC／DC变换器拓扑的应用背景，工作原理和主要特征进行简要介绍，最后

在对这些变换器拓扑的优缺点进行综合比较的基础上，介绍了一种应用于蓄电

池．超级电容器混合储能系统的新型三端N---半桥(THB)双向DC／DC变换器，该

电路拓扑将是本文的主要研究对象。

2．1非隔离式DI型DC／DC变换器拓扑

2．1．1 三输入DCIBuck-boost DC／DC变换器

意大利罗马大学的机械工业工程学院与电气工程学院在2002年提出了一种

用于混合电动汽车(HEV)的DCI型多输／X,DC．DC变换器，如图2．1所示[12]flzj[4¨。

该变换器拓扑是三个输入电源通过双向Buck．boost功率变换器拓扑单元与公用

直流母线连接，将这些电源输出的电能传送到负载。输入电源包括主电源燃料

电池(FC)，以及超级电容器组(UC)和蓄电池混合储能元件。多输入双向

Buck-boost变换器有升压(step．up)与降)压(step．down)两种工作模式。在升压模式

中，来自各个电源的电能经过boost变换，被传送到直流母线侧，而降压模式是

用来向超级电容器和蓄电池充电，并且回收制动能量。由于各个Buck—boost拓

扑单元中的开关器件都是直接并联在一起的，因此可以采用标准的集成功率开

关模块(例如，智能功率模块PM)，从而使变换器装置的体积和重量大大降低。

但是，该电路也存在一些不足。首先，它缺少电气隔离。其次，该变换器在电

动汽车中如果要驱动电动机运转，需要向逆变器直流母线侧输出400V左右的电

压。由于非隔离式Buck．boost变换器变比的范围较小，输入侧的蓄电池或超级

电容器端电压必须要很高，这不仅会增加储能系统的成本和重量，而且由于现

阶段单体超级电容器电压较低，在由多个单体电容器串联组合成的超级电容器

组中，漏电流可能会导致出现电压的不平衡，而对于高压超级电容器组，该问

题会变得更加严重。

2．1．2两输入DVI DC／DC变换器

中国台湾Chung Cheng大学电气工程学院电力电子应用研究实验室在2003



共用直流母线(DC—link)

图2．1 三输入DCI Buck．boost DC／DC变换器

年提出了一种两输入DVI buck-buck／boost DC／DC变换器[37][41】，如图2．2所示，

该变换器包含两个输入电压源，即高压电源Vl和低压电源V2。输入电源可以

是蓄电池，超级电容器，或其它输出直流电能的可再生能源发电单元。这两个

电源通过buck与buck／boost拓扑单元与直流母线连接，并且共用一个电感L，

从而组成了两输入DVI buck-buck／boost DC／DC变换器。功率开关管Sl和S2分

别与高低压电源串联。当开关管关断时，二极管Dl和D2为电感电流提供续流

通路。通过应用PWM控制功率开关管的通断，该变换器既可以单独从其中一

个电源吸收电能，又可以从两个电源同时吸收电能。

R

图2．2 两输入DVI buck—buck／boost DC／DC变换器

美国密苏里州Rolla大学的电力电子与电力传动实验室在上述拓扑的基础上

做出了改进，分别提出了两输入DVIbuck-buck DC／DC变换器，如图2．3所示，

以及两输入buck／boost-buck／boost DC／DC变换器，如图2．4所示【38JI。前者是两

个输入电源通过与两个buck拓扑单元连接组成，而后者是输入电源与两个buck

／boost拓扑单元的连接。

两输入buck．buck DC／DC变换器的工作原理与上述的buck．buck／boost变换

器相似，也是通过PWM控制功率开关管的通断，从而实现两个电源单独或同

时向负载供电，而在两输入buck／boost．buck／boostDC／DC变换器中，由于两个

功率开关管不允许同时导通，每个输入电源只能单独向负载供电，或者通过另

～个电源在电感中存储的电能来补充能量。

这三种两输入DVI DC／DC变换器均是通过直流母线连接使两种输入电源结



图2．3两输入DVI buck．buck DC／DC变换 图2．4两输入DVI buck／boost．buck

器 ／boost DC／DC变换器

合在一起，并且可以拓展到两种以上的电源，并且实现了电能的双向流动，因

此在可再生能源发电系统，特别是燃料电池电动汽车动力系统中，这些变换器

可以用来与蓄电池和超级电容器等辅助储能元件连接，它们的具体工作模式和

波形分析可以参看文献。但是，这些多输入DVI DC／DC变换器也具有缺少电气

隔离，和需要高压储能装置等缺点。此外，由于电压型输入端的电流纹波较高，

对储能装置的使用寿命有不利影响。

2．2隔离式MCI型DC／DC变换器拓扑

2．2．1 两输入MCVI反激式DC／DC变换器

日本长崎大学科学技术研究所的H．Mausuo等人在2003年提出了一种

MCVI型两输入DC／DC变换器【29】【39】，其电路结构如图2．5所示，该变换器是由

两个反激式变换器通过变压器磁耦合连接而构成的。图2．6(a)～(c)中显示了两个

开关管S1和S2驱动信号的波形，这些驱动型号与变换器的三种工作模式相对应。

％o

％

图2。5 两输入MCVI反激式DC／DC变换器
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图2．6 变换器开关管Sl和S2在三种

模式下的驱动信号波形(a)模式I，(b)

模式II，(c)模式III

在模式I和III中，该变换器的工作方式与常规的单输入反激式变换器相同，

而在模式II中，输入电源Vinl在一个开关周期T。的T∞l期间向负载传送电能，

而电源Vin2是在‰期间传送电能。在输入电源是太阳能光伏阵列和商业交流
电源线的情况下，可以在追踪光伏阵列最大功率点的同时，通过交流电线来实

现对输出电压的调节。但是，该变换器的两个输入电源只能单独向负载供电，

雪



这是因为在变压器绕组上有箝位电压，开关管Sl和S2在每个周期的通断必须以

时间均分(time．sharing)的概念为基础。反激式变换器中的漏感电流较高，不适合

用于大功率的场合。此外，该变换器无法实现能量的双向流动，不能用来连接

储能装置。

2．2．2两输入MCCI电流型全桥DC／DC变换器

针对多输入DC／DC变换器在可再生能源发电系统中的应用，中国台湾

Chung Cheng大学电气工程学院电力电子应用研究实验室在2002年提出了一种

MCCI型多输入DC／DC变换器[40】f4l】，如图2．7所示，用于连接两种或两种以上

不同类型和电压等级的可再生能源发电单元。该变换器由两个电流型全桥输入

级拓扑单元，一个三绕组变压器，以及输出级的二极管整流单元构成。输入级

全桥电路中的每一个开关管都应串联一个反向阻断二极管，该二极管可以调整

电流方向，并且对其它输入直流电源通过变压器绕组耦合和开关管体二极管传

送的反向功率流起到阻断作用，从而使各个直流电源可以通过输入级电路单独

或同时向输出级负载电路供电，相互之间没有影响。为了实现两个输入电源同

时向负载供电，以及避免电流型全桥拓扑单元中的两对开关重叠导通所引起的

零电压箝位的问题，采用一种移相PWM控制方案，如图2．8所示。

图2．7两输入MCCI电流型全桥DC／DC变 图2．8使用移相PWM控制的MOSFETs

换器 Sl～S8的驱动信号

该电路拓扑具有诸如功率同时传递，电气隔离，以及能够实现开关管零电

压开通(zvs)和零电流关断(zcs)等优点。但是，由于该拓扑所需要的功率开关

管较多，相关的驱动和控制电路复杂，从而使该变换器的成本较高，体积较大。

此外，由于输入级电路存在阻断二极管，功率仅能实现从电源到负载的单向流

动，因此只能用于没有能量储存功能的可再生能源发电单元，不能用来连接储

能元件。

2．2．3 两输入MCCI电压型全桥DC／DC变换器

荷兰艾恩德霍芬科技大学电机与电力电子研究组的M．Michon，J．L．Duarte
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等人在2004年提出了另一种MCCI型三端口三有源桥(TAB)DC／DC变换器[42J，

如图2．9所示，主要用于燃料电池／蓄电池混合动力系统，两个电源输入端分别

用来连接燃料电池和辅助储能元件。由于燃料电池的响应速度比较慢，需要借

助蓄电池储能装置来及时补偿或吸收负荷功率的不足或剩余部分，不过与蓄电

池相比较，超级电容器功率密度大，循环寿命长，可以替代蓄电池以更好地发

挥储能作用【43】㈣。文献[45】[46】中也提出了一种相似的电路拓扑，用于不问断电

源(UPS)系统。该变换器是通过输入级和输出级电压型全桥拓扑单元与三绕组变

压器连接而构成，是文献[47】中双有源桥DC／DC变换器的拓展。每个电压型全

桥单元都在相应的变压器绕组上生成一个高频方波电压，通过调节方波电压之

间的移相角大小和正负，可以控制三个不同的端口之间传送功率的大小，并且

能够实现各个端口之间的双向功率流动。TAB DC／DC变换器的主要优点在于：

通过合理选择变压器绕组的匝数，能够匹配各种电压等级不同的电源；变压器

漏感成为电路的主要组成部分，在各个连接端口之间起到能量存储和传递的作

用；在各个端口电压保持恒定的情况下，电路中的开关管能够实现零电压开关

(zvs)。但是，如果某个端口电源电压变化范围较大，例如超级电容器，软开关

的工作范围将会减d,t47】【48】。为了改善这一状况，文献[43】中提出了一种占空比

控制法，通过根据超级电容器端电压变化，使其所连接的全桥拓扑单元开关管

上的栅极驱动信号移位，从而在相应的变压器绕组上生成由占空比控制的矩形

脉冲电压，替代了原来的方波电压，如图2．10所示，通过这种方法，可以在超

级电容器端电压发生大范围变化时，使所有的开关管都能实现ZVS。该变换器

还可以扩展到四个或四个以上的端口，从而实现更多个电源的互连。文献[491

中针对单独的光伏或风力发电因为自然条件的变化而不能持续、稳定地输出电

能，提出了一种混合式可再生能源发电系统，如图2．11所示，它是通过四端口

MCCI电压型全桥DC／DC变换器，将风力发电、光伏发电系统，储能装置与负

载结合起来，实现风力与光伏发电的优势互补，提高供电的可靠性。

端口3

图2．9两输入MCCI电压型全桥DC／DC变

换器
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器各个绕组上生成的方波电压波形
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圈2 II 混合式可再生能源发电系统

该变换器拓扑的主要缺点是开关器件数目较多，造成成本增加和效率降低。

此外，由于输入端的电压型拓扑单元电流纹波较高，不符合储能装置的应用需

要。

2．3隔离式DI+MCI型DC／DC变换器拓扑

2,3 1两输入DVI+DCI+MCCI双半桥DC／DC变换器

美国学者G J Su和彭方正在2005年提出了一种用于电动汽车的三电压母

线(TVB)式DC／DC变换器p”。现代汽车工业中，在14V母线完全过渡到42V

母线之前，14V母线还得继续再应用一段时间，目前大多数汽车都要求使用

14V／42V的双电压等级系统D”。因此，需要一种双向DC／DC变换器来连接两种

电压网络。此外，在有42V交流发电机的混合电动汽车(HEv)中，通过42V母

线供电的DC／DC变换器可以用来对高压饵v)母线上的蓄电池进行充电。另一方

面，如果发电机是与高压(Hv)母线连接，那么就需要通过DC／DC变换器对14V

和／或42V母线上的蓄电池充电。图2．12中所示的变换器拓扑是用于具有三个电

压母线，即14V，42V以及高压(20¨500v)母线的混合电动汽车(HEv)或燃料电

池电动汽车(FCv)。其中14％'／42V母线与高压mv)母线是通过变压器磁耦合

(MCl)连接的，而14V母线与42V母线的结合方式是直流母线电压型(DVl)和电

流型(DVI)连接．因此该变换器拓扑是DVI、DC[与MCI三种连接方式的组合。

该变换器是文献[241中提出的双半桥∞HB)DC／DC变换器的一种修正形式．

是由输入级的组合式升压半桥拓扑单元与输出级的电压型半桥拓扑单元构成

的，它通过利用缓冲电容器与变压器漏感之间的谐振就可以实现功率开关管的

零电压(zVs)和域零电流(Zcs)9f关，不需要借助附加的有源开关或无源谐振元
件，并且元器件数目少，功率密度高。14V／42V母线与高压(FIr)母线之间的功

率流动是通过变压器两侧开关管驱动信号之间的移相角来控制的。由于不同等

级的电压母线14V／42V是直接连接的，需要通过占空比控制来调节输入端两种

母线之间的能量流动，以保持输入直流电感的电荷平衡。为r扩大该变换器的



应用功率范围，可以将两个或两个以上的TⅦ式双半桥DC／DC变换器通过共
用输入级电容桥臂的方式级联起来烨J。

该TVB式双半桥DC／DC变换器还可以应用于其它的可再生能源发电系统，

例如文献[531qb的高频无极灯独立光伏照明系统。不过该变换器输入端两种母线

所连接的电源电压变化范围较小，如果用来连接超级电容器储能装置，由于其

储存电能是与端电压的平方成正比的，就会造成超级电容器储能量得不到充分

利用。另外，该变换器的42V母线输入端是电压型输入，电流纹波较高。

V

图2．12 两输入DVI+DCI+MCCI双半桥DC／DC变换器

2．3．2两输入DCI+MCCI型三半桥DC／DC变换器

荷兰艾恩德霍芬科技大学电气工程学院的Haimin Tao，A．Kotsopoulos等人

在2005年提出了一种新型的多输入变换器m】。如图2．13所示，该变换器拓扑

的输入级包括组合式升压半桥拓扑单元(HB2)和双向Buck．boost半桥拓扑单元

(HBI)，而输出级(HB3)是电压型半桥拓扑单元。输入电源Vinl与‰通过HBl
和HB2与共用直流母线连接，而输入电源V州与负载是通过HB2和HB3，以

隔离变压器磁耦合的方式连接在一起，并且通过变压器漏感来传递电能，因此

连接方式属于MCCI，与TVB式双半桥DC／DC变换器相似，该变换器拓扑也

是直流母线连接(DI)与磁耦合连接(MCI)两种方式的组合。

两输入三半桥DC／DC变换器也可以被看作是双半桥(DHB)DC／DC变换器的

一种拓展形式。其中，HB2与HB3中的MOSFET S3～S6占空比均为50％，并且

它们的栅极驱动信号之间相差一个移相角，电源‰l与负载之间所传送功率的
大小和方向都是通过移相角来控制，而HBl工作在buck-b00st模式下，其中的

开关管Sl、S2采用PWM控制方式，占空比与电源ViIl2的端电压有关，不过HBl

与HB2中的PWM载波信号需要相差1800，使HBl与HB2能够交替工作，实

现了直流侧电容C1、C2电流纹波的最小化，开关管S1-$6的驱动信号如图2．14

所示。电源Vinl是变换器系统中的主电源(如燃料电池)，它直接向负载提供功

率，而％是辅助储能装置(如超级电容器)，通过补偿或吸收功率来满足瞬时
的功率需求。该变换器实现了电源Vinl、Vin2与负载之间的双向功率流动，并且

由于两个输入端均为电流源结构，使输入电源的电流纹波得到降低。
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图2．14 功率开关管SI～S6的驱动信号

由于HB2与HB3组成了双半桥(DHB)DC／DC变换器，在电源Vinl电压保持

恒定时，根据文献[24】，开关管S3～S6能够在不借助辅助电路的情况下实现软

开关工作，但是如果电源‰1输出特性较软，电压变化范围大，例如燃料电池，
开关管S3～S6的软开关工作范围就会受到影响。为了解决这种问题，文献[55】

中提出针对HB2与HB3的半桥结构，采用移相PWM控制方式，通过对HB2

与HB3中开关管占空比的PWM调节来适应电源Vinl的电压变化，由于半桥拓

扑中两个电容电压会随着占空比的变化而相对偏移(自动伏秒平衡)，从而在变

压器两侧绕组上生成不对称的高频方波电压，如图2．15所示。通过PWM加相

移控制，可以使折算到原边的变压器两侧方波电压正负幅值分别匹配，从而降

低了HB2与HB3的电流应力和通态损耗，并且在移相角可调范围内都能实现

软开关工作。由于该变换器低压侧的电流较高，会引起较大的电流损耗从而降

低效率，文献[56】中针对该问题，提出将多个两输入DCI+MCCI型三半桥DC／DC

变换器级联以组成三相多输入电路拓扑，如图2．16所示，以提高输入端的额定

电流，降低电流损耗。

l

2

3

吲

聃

船
、●o广Ij、●o厂、，-一厂



I 2z

尚一
●●一⋯⋯一■
善 (1一D)吃
0一D玩

●’ 西 qb- V12=巧4·(开l／

l 霉 (1删I：厂]～～
{一JD％：l

—

I

／ I＼： !厂弋一
‘

：＼ 2丌y ＼-7
I

l
I ．

eat

他)=％

cot

图2．15 通过移相PWM控制生成的不对称方波电压和电流波形

图2．16 三端口三相DCI+MCCI型双向DC／DC变换器

该变换器的缺点是：首先，HBI并不总是满足软开关条件，一旦电源Vin2

的输出电流超过某个范围，就会发生硬开关，需要通过添加辅助电路来实现Sl、

S2的软开关工作。其次，该拓扑本质上是不对称的。电源vsl是借助移相控制，

通过DHB变换器来向负载提供电能，而电源V。2是通过PWM控制，通过双向

buck-boost拓扑单元来补偿或吸收电能。在HBl和HB3之间没有双向的连接，

这可能会使控制器设计复杂化。

2．4一种新型的两输入MCCI三端口三半桥(THB)DC／DC变换器

根据电源与变换器的结合方式以及能量传递元件的特征，目前国内外所提

出的多端口DC／DC变换器电路拓扑可以被划分以下五类：DCI、DVI、MCCI、

MCVI以及DVI，DCI和MCCI的组合(DVI+DCI+MCCI型)。在上文中对每一

类多输入DC／DC变换器的工作原理和特征进行了回顾。DCI与DVI型多端口

变换器都属于非隔离式DC／DC变换器，具有电能双向流动的特点，适合连接储

能元件，但是具有缺少电气隔离和需要高压储能装置等缺点，因此实用性较小。

隔离式MCVI反激式DC／DC变换器与MCCI电流型全桥DC／DC变换器均无法

实现双向的功率传送，而MCCI电压型全桥DC／DC变换器与DI+MCI TVB双

半桥DC／DC变换器输入端电流纹波较高，DI+MCI三半桥DC／DC变换器也具

有电路结构不对称，控制复杂等缺点。



本文需要一种能够用来连接蓄电池一超级电容器混合储能装置的多端Izi

DC／DC变换器，该变换器要满足以下特征要求：

·能够连接多个输入电源，并且各个电源通过该变换器可以单独或同时，

并且双向地传送电能。

·电流型输入，输入端电流纹波较小。

·有电气隔离，并且具有较大的输入／输出电压或电流比，输入与输出的不

同电压等级可以通过调整多绕组变压器的相应匝数来匹配。

·在不借助辅助谐振电路的情况下，就可以实现所有开关器件较大范围的

软开关工作。

·元器件数目较少，易于控制。

文献[57】中提出了一种MCCI型隔离式三端口三半桥(THB)双向DC／DC变

换器，其主电路拓扑如图2．17所示。该电路是由三个半桥拓扑与一个三绕组隔

离变压器构成的，其中两个输入端都是组合式升压半桥拓扑单元，而输出端是

电压型半桥拓扑单元。该电路具备上文中所提到的全部特征要求，适合通过与

多个储能元件连接应用于大功率场合。本文将针对该变换器与蓄电池一超级电容

器结合，在燃料电池电动汽车动力系统中的应用问题进行研究和探讨，在以后

的章节中将会详细介绍三半桥(THB)DC／DC变换器的工作原理，数学建模，控

制系统设计和硬件电路实现。
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图2．17 MCCI三端口三半桥DC／DC变换器

2．5本章小结

本章根据绪论中提出的变换器拓扑连接分类方式，对国内外迄今为止所提

出的各种多端口DC／DC变换器的应用背景、工作原理和优缺点进行了简要回顾

和介绍，并且针对多端口变换器在混合储能系统的应用问题，在对这些变换器

拓扑进行综合比较的基础上，选择使用三半桥(THB)DC／DC变换器来作为蓄电

池一超级电容器混合储能的接口电路。



第三章三端N--半桥DC／DC变换器的工作原理
和软开关条件

本章首先结合燃料电池电动汽车电源管理系统，说明了三端口三半桥(THB)

DC／DC变换器在其中所起的作用，然后在对三半桥双向DC／DC变换器的电路

拓扑结构进行介绍的基础上，重点说明了三半桥DC／DC变换器在正向国cost)

和反向fBuck)两种工作模式下的换流过程，稳态分析和软开关条件。

3．1燃料电池电动汽车概述

1886年1月29日，德国的卡尔·奔驰将一辆装有内燃机的汽车申请了专利，

从此汽车诞生了。经过了一个多世纪的不断发展，汽车现在已经成为人们不可

缺少的交通工具，汽车工业成为世界各国国民经济的支柱产业，是衡量一个园

家工业化水平的重要标志。但是，汽车工业的不断发展也带来两个负面影响：

(1)石油资源需求的急剧增加；(2)日益严重的环境污染。

为了解决这些问题，研究开发清洁、高效、智能的交通车辆就成了必然的

选择。燃料电池电动车由于清洁无污染，被认为是21世纪最理想的电动汽车Ⅲ1。

3 1 1燃料电池电动汽车能量管理系统介绍

图3 l为燃料电池电动汽车能量管理系统结构框图。如图所示，在燃料电池

系统中含有一个压缩机电机(cMEU)，正常运转情况下，该压缩机的控制器可由

燃料电池输出电压供电，但在电动汽车启动时，燃料电池电压尚未建立起来，

需要辅助电源来供电，提供压缩机电机的驱动能量，给燃料电池创造启动条件。

辅助电源有两个作用：①在燃料电池启动前，提供直流母线的电压；@当汽车制

动时．能够回收制动能量并将其储存起来，减少电能浪费，并且在汽车瞬时加

速时，通过快速输出电能以应对负荷峰值功率需求，弥补燃料电池响应速度慢，

输出功率不足的缺点。针对蓄电池功率密度小，大功率放电能力不足．循环寿

命短的缺点，图中采用蓄电池和超级电容器的混合储能装置作为辅助储能电源。

近年来国内外的研究表明，将超级电容器与蓄电池混合使用，能够使蓄电池能

量密度大和超级电容器功率密度大、循环寿命长等特点相结合，显著提高功率

特性和电能利用效率，降低成本，避免蓄电池大电流充放电，延长蓄电池使用

寿命，缩小储能装置的体积和重量。

图3．1 燃料电池电动汽车能量管理系统框崮



与辅助储能装置连接的双向DC／DC变换器是此能量管理系统中的重要组成

部分之一。通过双向DC／DC变换器可以满足这两个方面的要求：(1)蓄电池供电

时，双向DC／DC变换器工作在升压放电(Boost)模式，在输入电池电压波动的情

况下，使输出直流母线电压稳定在288V，实现燃料电池的快速启动，并提高牵

引电动机的驱动性能；在汽车刹车制动时，双向DC／DC变换器工作在降压充电

(Buck)模式，将由机械能转化而来的电能回馈给蓄电池。

要使混合储能装置(蓄电池和超级电容器)，主电源(燃料电池)与负载之

间有效地结合起来，需要一种合适的多端口双向DC／DC变换器。第二章在对以

往国内外所提出的各种多输入DC／DC变换器拓扑的优缺点进行综合分析和比

较的基础上，选择三端口三半桥(THB)DC／DC变换器来作为蓄电池和超级电容

器的接口电路。

3．1．2使用混合储能装置的电动汽车动力系统工作模式分析

采用蓄电池一超级电容器混合储能装置的燃料电池电动汽车驱动牵引系统根

据汽车行驶过程中的不同状态，有以下三种工作模式：

工作模式1：在汽车启动和加速时，燃料电池所发出的功率小于电机负载所

需要的功率，此时燃料电池和储能元件蓄电池、超级电容器同时向负载供电；

工作模式2：当汽车行驶速度稳定时，超级电容器停止放电，燃料电池和蓄

电池不但要保证给牵引电机供电，同时还要将超级电容器充电到合理状态，以

备加速／爬坡时能提供瞬时功率输出，或者回收制动能量；

工作模式3：在刹车制动阶段，燃料电池停止供电，牵引电机工作在发电机

状态，此时将制动能量回馈给储能装置，同时向蓄电池和超级电容器充电。

表3．1中显示了各种工作模式下，系统的能量流动方向。其中在模式l中，

蓄电池和超级电容器都处于放电状态，此时三半桥DC／DC变换器工作在正向

Boost升压模式，使电能由低压侧流向高压侧时，高压侧电压达到预期值并保持

恒定；而在模式3中，三半桥DC／DC变换器工作在反向Bcuk降压模式，通过

回收制动能量向混合储能装置充电；在模式2中，三半桥变换器的工作状态实

表3．1燃料电池电动汽车驱动牵引系统的工作模式表



际上是Boost和Buck模式的过渡阶段。为了实现高效的电动功率分配和制动能

量回馈，三半桥DC／DC变换器需要采用合理的控制方式，根据不同的负载情况

来决定能量的流动方向，从而确定双向变换器的工作状况。本文将对三半桥

DC／DC变换器在Boost和Buck两种基本模式下的工作原理进行讨论。

3．2三半桥(THB)DC／DC变换器主电路工作原理分析

3．2．1主电路拓扑结构分析

隔离型三半桥(THB)DC／DC变换器的主电路拓扑如图3．1所示。
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该电路包含两个输入级组合式升压半桥电路，一个三绕组的高频变压器，

以及一个输出级电压型半桥电路。在燃料电池(FC)电动汽车中，被用来使下列

三个端口结合起来：低压侧(LvS)的两个储能元件，即蓄电池，超级电容器和高

压侧(HVS)的负载。负载要通过逆变器连接到牵引电动机驱动，高压／呗U(HVS)的

直流母线电压将高达288V～400V。该变换器实现了每个输入端与输出端之间的

双向功率流动，并且与第二章中所提到的其它多端口直流变换器相比较，具有

下列优势：(1)元器件数目少；(2)在没有辅助器件和谐振电路的情况下，能够在

较大的负载范围内实现软开关；(3)控制简单。此外，三半桥(THB)DC／DC变换

器的另一个重要优势体现在其电流型输入端上，可以提供连续的输入电流，从

而适合于连接蓄电池、超级电容器等储能元件。通过对输入电感电流的控制，

也可以很容易实现每个输入端之间的功率分配。

三半桥DC／DC变换器采用移相控制，其中与电源Vinl，％连接的两个组
合式半桥拓扑单元与输出侧电压型半桥拓扑单元驱动信号之间的移相角分别为

钨p噍。，而两个组合式半桥电路之间的移相角破，(=破，一噍，)。以下的理论分析

表明，通过控制变压器两侧的变换单元之间的驱动信号的移相角萌，、唬，和办，，

可以改变输入电源之间以及电源与负载之间所传送功率的大小和方向，并且可

以实现两个输入电源单独或同时向负载提供功率。

当输入电源Vinl或ViIl2与负载之间通过控制破，、唬。进行能量交换时，变换

器的等效电路如图3．3(a)所示，当输入电源‰1与Vill2之间通过控制破，进行能
量交换时，变换器的等效电路如图3．3(b)所利"J。
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图3．3(a)输入电源vinl或Vin2与负载之间 (b)电源Vinl与Vi。2之间进行能量交换时，

进行能量交换时，变换器的等效电路 变换器的等效电路

在第一章绪论中已经提到，该变换器输入级的组合式升压半桥拓扑单元是

一个Boost升压电路与一个电压型半桥电路的复合。在这里以与输入电源Vinl

相连接的组合式升压半桥为例，在Boost电路中，S2的导通使得电感k1充电，
导通时间的长短决定了Ld。1中存储能量的大小，也决定了AB两点间的电压高

低。半桥电路中的S1与S2互补导通，使得加在变压器原边上的电压正负幅值分

别等于电容Cl和C2上的直流电压，形成了高频交流方波电压，导通的占空比

决定了该交流方波电压的宽度，变压器副边高压侧是一个电压型半桥拓扑单元，

利用s3和S4的反并联二极管，把变压器上的脉冲交流电压整流成直流电，并对

电容C3和C4充电，从而实现了输入电源Vinl与高压侧负载之间通过隔离变压



器的电能传递。而输入电源‰与负载之间，以及Vinl与Vin2之间的能量传递
与上述过程是完全相同的。

在下文中将对变换器在各种工作模式下的换流过程进行详细分析。

3．2．2变换器等效电路

多绕组变压器在该变换器电路拓扑中扮演着非常重要的角色，所起的作用

包括以下三个方面：(1)通过磁耦合的形式使不同的直流输入电源结合起来；(2)

提供储能元件与负载(逆变器)之间的电气隔离：(3)从低压侧(LVS)N高压侧

(HVS)的升压。变压器漏感在这里被用作输入和输出负载之间的能量传递元件。

图3．4(a)中显示了文献[60卜[61]中提出的三绕组变压器等效电路模型，其中Lml

和k分别为变压器的等效激磁电感，Lm，0，，．和L嘣分别表示原副边各个绕
组的漏感，在忽略激磁电感的情况下，可以得到图3．4(b)所示的三半桥DC／DC

变换器的简化电路模型，其中每个半桥电路都被等效电压源替代，而三绕组变

压器是用“Y"形和“△”形电路模型来表示。

￡，1j

vrl

V

图3．4(a)三绕组变压器等效电路

vr3‘

模型表示

(b)三半桥(THB)DC／DC变换器的简化

电路模型(其中变压器分别用“Y”形和

“△”形模型表示)

在变压器的“Y"形模型中，各绕组的漏感均是以原边为参考的等效漏感，

应用“V△"转换，可以得到变压器的“△”形模型，其中三m，三r53和三小分

别表示各绕组之间的漏感，它们与“Y"形模型中的漏感之间满足下列转换关系：

LfI，：k生坐孚k业，k，：k当型竿h业，
*"r56 "。r12

Lrl，：k生坐竿k业
of34
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其中“△”形模型适用于变换器的数学建模，而“Y"形模型适合于进行换

流和软开关条件分析。该变换器从概念上可以被看作一个由方波电压源驱动的

电感网络，其中电压源是由彼此之间的相移来控制。

根据变压器的“Y"形模型，可以重新绘制出三半桥(THB)DC／DC变换器以

原边为参考的等效电路，如图3．5所示。012和f，56是原边的电流，如4是副边的

电流，玢、v4是折算到原边的电容电压。由于变换器工作过程中是以变压器Tr

漏感作为低压侧和高压侧能量传递元件，因此在进行电路简化分析时，可以用

漏感来代替变压器。

低压侧 高压侧

Vill2

图3．5三半桥(THB)DC／DC变换器以原边为参考的等效电路

图3．6中显示了以原边为参考时，变压器两侧的理想电压与电流波形，从图

中可以看出该变换器的能量传递原理。低压侧(LVS)的半桥电路分别在变压器原

边生成了两个方波电压(一。：和咋钻)，而高压侧(HVS)的半桥电路在变压器副边生

成了一个方波电压(vⅢ)。变压器两侧所传递的能量大小由方波电压之间的移相

角来决定。而电流波形是由移相角以及(K，巧和圪)与(圪，圪和圪)之间的电压

关系来共同确定的，在下文中将进行详细论证。

3．2．3变换器换流分析

在分析该变换器的工作原理和换流过程之前，先作如下假设：

1．变换器已达到稳态工作；

2．所有开关管、二极管均为理想器件；

3。Dn为与开关管Sn(n=1巧)相对应的寄生二极管，Crn为开关管Sn的对应

结电容和外并电容之和；

4．输入电感三如(i=1，2)足够大，使得其中通过的电感电流么保持连续和恒
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定，纹波电流很小；

5．变压器Tr的激磁电感足够大，激磁电流较小，对功率流动的影响可以忽

略不计；

6．两侧的均压电容C1～C6以及输出滤波电容Co足够大，使vl~V6保持恒定；

三r12、三，M、L岗为外接串联小电感和变压器漏感之和。
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(1)正向(Boost)I作模式分析

在Boost模式下，隔离式三半桥DC／DC变换器变压器原副边在一个开关周

期的电压电流波形以及开关时序如图3．7所示。每个开关周期所对应的变换器工

作模态都是相同的。一个完整的开关周期根据状态的不同可以划分成t0~t18共

19个工作区间。这里假设tl时刻之前的稳态对应于开关管Sl导通，开关管S5

和S3的反并联二极管D5、D3因正向偏置而导通。

巧12

巧56

％4

S1

关断

S4 S4 D3

导通关断导通

(zVS)导通 导通 导通

图3．7 正向Boost模式下的电压电流工作波形以及开关时序

在模态分析中，有两个概念说明如下[62】：

零电压(ZVS)开通：指的是工作电流从开关管的反并联二极管流过，在此期
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间，向开关管加驱动信号的状态。

开关管导通：指的是开关管在已施加正向驱动信号的状态下工作电流从反

并联二极管转移到开关管的状态。

为了便于理解和分析，在图3．8中分别给出了与每个模态相对应的等效电路

图，并且对各个模态做出简要说明。

模态l(t0---t1)：在tl时刻之前，电路达到稳态，Sl,D5和D3导通，圪2=vj+v2，

电感匕。、k：均在释放能量，两个输入端的电感电流均在线性下降。此阶段电

容Cl经S1放电，C2充电，电容C5经二极管D5充电，C6放电，原边所提供的

功率除传递给负载外，同时给电容C3充电。

(a)模态l(t0～t1)：Sl、D5和D3导通，S5和(b)模态2(tl～t2)：tl时刻Sl关断，C，1，Cr2

S3可以零电压开通。 与变压器Tr漏感谐振，直至t2时刻D2自然

导通。

模态2(tl～t2)：tl时刻Sl关断，Crl、Cr2与Tr谐振，C，1充电，Cr2放电，Vcr2

从吃：=H+屹开始降低，巧。：=吃2一屹也因此降低，电容Crl、Cr2的电压变化率

为冬竽，_。：乌竽。一哪，％：：(M+吃)一吃。，t2时刻％由0开始变负
●V， ●、／，

时，D2开始因正偏而导通。原边电流垢6在正向电压作用下线性增加，并且由

负变正。

模态3(t2～t3)：t2时刻D2导通，将S2的端电压箝位在0，此模态下任一时

刻内给S2加驱动信号，即可实现S2的零电压(zvs)开通。原边电流012线性降

低，如6继续增加直至t3时刻垢6=锄。

模态4(t3～t4)：t3时刻当原边电流惦6大于输入电感电流如时，开关管S5
导通，原边电流矗56继续增加，而矗12则继续降低，直到t4时刻矗12=珏l。

模态5(t4～t5)：t4时刻当原边电流‘12小于输入电感电流‰l时，开关管S2

导通。在这一阶段，‘12继续下降至反向变负。



(c)模态3(t2~t3)：t2时刻D2导通，S2ZVS开

通，但不能导通，在负电压作用下原边电流

‘12线性降低。

(e)模态5(t4---t5)：t4时刻当原边电流012小

于输入电感电流讧I时，开关管S2导通。

(d)模态4(t3～t4)：t3时刻当原边电流如6大于

输入电感电流如时，开关管S5导通。

(f)模态6(t5～t6)：t5时刻s5关断，Cf5，c16

与变压器Tr漏感谐振，电流‘34线性下降。

模态6(t5一t6)：t5时刻S5关断，C小Cr6与变压器Tr漏感谐振，Cr5充电其

电压不断升高，Cr6放电其电压不断降低，电压变化率主要与t5时刻原边电流值

ir56(t5)有关。t6时刻‰由0开始变负时，D6开始因正偏而导通。原边电流irl2
继续下降，幻6在负电压作用下开始降低，副边电流‘，4=ir。：+f删也因此而线性

下降。 一

模态7(t6～t7)：t6时刻D6导通，将S6的端电压箝位在0，此模态下任一时

刻内给S6加驱动信号，即可实现S6的零电压(zvs)开通。副边电流如4继续降

低。

模态8(t7一t8)：t7时刻副边电流如4反向为负，电流由D3换流到S3中，D3

阻断，S3导通。原边电流f巧6继续降低，直到t8时刻惦6=锄。

35



(g)模态7(t6～t7)：t6时刻，当Cf6端电压过0∞模态8(t7-t8)：t7时刻副边电流f，34反向为
时，D6正偏导通，S6ZVS导通。 负，D3阻断，S3导通。

模态9(t8一t9)：t8时刻当原边电流扔6小于输入电感电流锄时，开关管S6
导通。

模态lO(t9-tlO)：t9时刻S3关断，Cr3、C“与变压器Tr漏感谐振，Cr3充电，

Cr4放电，充放电电压变化率与t9时刻的副边电流值如4(t9)有关。tlO时刻vcr4

由0开始变负时，D4因正偏而导通。原边电流扔6持续降低，并开始反向变负。

(i)模态9(t8～t9)：t8时刻当原边电流如6小于(j)模态lO(t9～tlO)：t9时刻S3关断，era、Cr4

输入电感电流记时，开关管S6导通。 与变压器Tr漏感谐振。

模态11(t10～t11)：tlO时刻D4导通，将S4的端电压箝位在0，此模态下任

一时刻内给S4加驱动信号，即可实现S4的零电压(zvs)开通。

模态12(t11-t12)：tll时刻S2关断，Crl、C12与变压器Tr漏感谐振，Q充
电其电压不断升高，C，l放电其电压不断降低，电压变化率主要与tll时刻原边

电流值厶12(t11)有关。t12时刻V盯1由0开始变负时，Dl开始因正偏而导通。



(k)模态11(t10～t11)-当Cr4端电压过0时， (1)模态12(t11-t12)．．t11时刻S2关断，Crl、

D4正偏导通，S4ZVS开通。 Cf2与变压器Tr漏感谐振。

模态13(t12～t13)：t12时刻Dl导通，将Sl的端电压箝位在0，此模态下任

一时刻内给Sl加驱动信号，即可实现sl的ZVS开通。原边电流厶12在正向电压

的作用下线性增长，并开始由负过0变正。

模态14(t13～t14)．t13时刻S6关断，Cr5、C16与变压器Tr漏感谐振，Cr6充

电，Cr5放电，电压变化率主要与t13时刻原边电流值稿6(t13)有关。t14时刻Vcr5

由0开始变负时，D5开始因正偏而导通。

(m)模态1 3(t12～t13)：t12时刻Crl端电压过(n)模态14(t13-t14)：tl 1时刻S6关断，Cf5、

零时，Dl正偏而导通。Cr6与变压器Tr漏感谐振。

模态1 5(t14～t15)：t14时刻Vcr5=O，D5正偏导通，将S5端电压箝位在0。原

边电流irl2继续线性增加直至t15时刻‘12=坟l，惦6在正电压的作用下也在线性

增长，副边电流‘，。=‘。：+f，锚也因此而线性增加。此模态下任一时刻内给S5加

驱动信号，即可实现S5的零电压(zvs)开通。

模态16(tlS～t16)．t15时刻当原边电流露12大于输入电感电流么l时，开关管

Sl导通。副边电流t，。线性增加直至t16时刻t，。=0。
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(o)模态15(t14～tlS)：t14时刻Cr5端电压过零Q)模态16(t15～t16)：t15时刻当原边电流‘12

时，D5正偏而导通。 大于输入电感电流玩l时，开关管Sl导通。

模态17(t16～t17)-t16时刻当副边电流‘34由负过0时，电流由D4换流到S4

中，S4导通。

模态18(t17～t18)：t17时刻S4关断，Cr3、C一与变压器Tr漏感谐振，Cr4充

电其电压不断升高，Cr3放电其电压不断降低，电压变化率主要与t17时刻副边

电流值幻4(t17)有关。当t18时刻Cr3端电压过0变负时，D3自然导通，在t17~t18

期间S3可以零电压开通。此后，又回到模态1，电路又开始了下一周期的模态

循环。

㈨模态17(t，6～t17)：t，6时刻蜊边电峨。蒜器1舢8)：t187嚣二等淼蒜
大于0时，s4导通。0时，D3自然导通，此后，又回到模态1。

图3．8 Boost工作模式下的一个开关周期中各模态换流分析

但)反向(Buck)-[-作模式分析

由于三半桥DC／DC变换器两侧半桥拓扑结构的对称性，反Ifi-](Buck)模式的

工作原理与正I句(Boost)模式是相似的。图3．9中显示了Buck工作模式下，变压

器原副边在一个开关周期的电压电流波形以及开关时序。由于电能流动的方向

是相反的，电压K，4的相角要超前于形，：和杉，。。此外，输入电感电流么。和么：也

要反向流动。Buck工作模式的开关周期也可以被划分为19个区间。每个区间



的工作过程和换流分析都与IT．1句(Boost)模式完全相似，在本文中将不再论述。
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图3．9 反向Buck模式下的电压电流工作波形以及开关时序

3．2．4两种模式下的软开关条件

三半桥双向DC／DC变换器在正方向模式下的工作原理和换流过程与单输入

ZVS双半桥双向DC／DC变换器是相似的【241，即开关器件关断时，会将其中通

过的电流转移到相应的筘位电容中，从而使箝位电容与变压器漏感谐振，与同

一桥臂上两个开关管并联的箝位电容分别进行充电和放电，电压线性上升和下

降，从而实现零电压关断，而零电压开通的实现是通过使已施加正向驱动信号

的开关管在反并联二极管导通时开通。
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在Boost模式下开关管s1～s6的零电压开关(ZVS)的实现与开关管关断前时

刻的原副边电流的状态有关，不同时刻的电流要求如式(3—1)：

厂irl：(t1)>i,cl(t1) 』ri．，4(t1)<0

l‘，。(t5)>么：(t5) |l：r5。(f5)>乞：(f5)
J‘，。(t9)<0 J‘。：(t9)>么。(t9)
1‘。：(tl 1)<屯。(tl 1) (3-1)1‘，。(tl 1)>o (3—2)

f‘，。(t13)<‰：(t13) Jl：r5。(t13)<么：(t13)
L ir，。(t17)>0 L‘。：(t17)<么。(t17)

对于Buck模式，由于电路结构的对称性及功率流向的反向关系，各模态以

及各开关管的零电压开关(zvs)条件与Boost模式相同，即式(3—2)。

3．3变换器稳态特性分析和设计指导

3．3．1变换器输出特性分析

对三半桥DC／DC变换器输出稳态特性的分析是以图3．3所示的以原边为参

考的等效电路和图3．4所示的变压器理想Eg／K．Eg'流波形为基础的【63】【641。

从图3．4中可以看出，在一个开关周期内，变换器有六种模态I-VI。变压器

电流‘。，，‘，，和‘。，都是口(=cot)的函数，其中09=2n'f，厂为开关频率。当占空

比为D时，一个周期内正半周的方波长度为≯=2xD。表3．2中列举了每一个工

作模态下，变／玉．aN感电流‘。，，‘，，和‘。，的表达式。

一个周期内变压器正负半周的伏秒值应平衡，即变压器电流Irl3初始条件应

满足以下边界条件

倒2高-I．‰3)(3叫1‘。，(磊，)= 。。(矽+孬，)
、 7

由表3．2中的模式II、III、V表达式得：‘，，(破，)=量：≥破，+‘。，(o)，

枷，)=等(¨，)划破，)， 枷砘)=等”枷)
上述三式结合边界条件式(3—3)，可得lrlS的初始条件：

(o)=撼护㈦一甏缟，
(识s)=甏”甏(¨，)(3-4)
(矿)=■。，(0)
(≯+萌，)=—‘。，(孬，)



=绕组变压器漏感电流

变换器工作模式
‘。，(秒) ‘，，(0) ‘。，(臼)

模式I

半日+‘。，(o) 二{；≠I竺(9一妒一破。) 毕秒+‘。，(o)
(0<秒≤欢5) 鸭13 一 鸣53、。⋯7 mL，15

～

+‘，3(矽+唬，)

模式II

．毕p+‘。，(o) 媸(曰一办，)+以o) 瓦v,-v,(口一磊s)+“办s)(磊，<口≤破3) 鸭13 一
coL,53、

’13 7 ’。’、7

模式III

(破3<目≤≯) 瓦v,-v,(9一咖“办，) ^5鸠-5，，，(口一旃，)+以九，) 瓦v,-v,(汐～办s)+“办s)
模式IV

二三兰二兰(秒一≯)+‘。，(矽) 等(㈡，)刚唬s) 二{≥≠=。生(秒一≯)+‘。，(≯)(痧<秒≤≯+么5) coL,．13、
。7 ⋯、。7 鸠15、叫““叫

模式V

二!氆(秒一痧)+‘。，(矽) 二{≥≠二堕(p一≯一旃；) 二兰[生盗(p一矽一办，)
(矽+办5<乡≤矽+办3) colrl3、

7 7 ’1’、7 7 鸠53、’⋯’ coLrl5、
’ ⋯7

+‘，，(≯) +‘，，(妒+魂，)

模式VI

二兰≥±盗(秒一≯一西，) 二{兰：旦(秒一≯一破。) 二罢≥±堡(秒一矽一办，)
(矽+磊3<目≤2,r) a)Lrl3、

。 ⋯7
国‘53、

。 ⋯’ 鸣15、’⋯7
+‘。，(≯+秭，) +‘，，(≯+绣，) +‘。，(矽+识，)

同理可得厶15与如3的初始条件：

H。)2甏(¨s)一豢丸 H。)=瓦巧-V5眇．绣，)一甏丸
扣¨2豢”焉护¨(3-5)扣¨=甏”甏护¨(3_6)
l‘。，(矽)=一，，(0) I‘，。(≠)=‘，，(o)
L‘。；(矽+旃，)=一‘，，(破，) L‘，，(妒+绣，)=一‘53(喀，)

式(3～4)-(3—6)表明，流经漏感的电流‘。，，‘，，和‘。，与电容电压n-v6线性

相关。

通过‘，，和‘。，的表达式，可以得到来自输入电源圪。的输出功率：

弓=

2石

n，：(口)形；：(p)Jp
0

2万

2万

n。，(臼)¨。：(O)dO
0

2r1
+

2万

n。，(口)K。：(O)dO
O

2万

其蛾：㈣掷_7)式所示的分段溅哪)《曼嬲(3_7)
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而且捅足条件。 ．

J H‘D2K’(1_D’(3_81
LH+圪2‰／D

由式(3—4卜式(3—8)，可得电源屹。的输出功率：

日；—#—t—,—[—4——ff—D．；：(；li-：D：_)-1“3[]H，‰+!』二!!!：；!：i{11二幽K：‰(3—9)
同理可以推导出来自输入电源吒：的输出功率：

最：坐是等坳比匕一坐笔罢刈‰(3-10)
根据式(3—9)和式(3一10)可以推导出变换器输出功率的表达式：

只：日+昱：!二[!!：{!：三{：2二衄K。‰+!![!!!!!：!：；ii：；：1二i业‰‰(，一，·)
由式(3一11)可见，其中m=2∥，三半桥DCJDC变换器的输出功率可通过
改变移相角丸与丸，或占空比D，或开关频率，进行调节。

如果占空比I)=-50％，则输出功率Po的表达式(3—11)可以进一步简化为如下

形式：

只=笔掣忡笔掣‰％(3-12)
图3．10中显示了当占空比D和开关频率固定时，输出功率Po与移相角丸、

九之间函数关系的三维曲线图，其中丸与丸的范围都定义在【o，p】，从图中可

以看出，当九=

o

图3 10输出功率P。与移相角丸、矗5之问函鼓关系的三维曲线图



根据式(3—12)，还可以推导出输出电压V34与输入电感电流Idcl、Idc2的表达
式：

巧。=訾巧：+訾蚝。(3-13)
驴掣珞+掣¨：=掣‰+掣呻-14)

3．3．2变换器设计指导

(1)变压器漏感选择

根据等式(3—12)，当变换器输入电源电压，占空比和开关频率固定时，输出

功率与移相角办，、唬，和变压器漏感有关，在这里假设4，，=‘，，。

图3．11中显示了‘13=‘53=1．5,uH，以及‘13=‘53=3．6pH时的输出功率

只曲面图。从图中可以看出，在输出功率￡相同的情况下，所选择的漏感大小

不同，所对应的移相角也发生变化。如果漏感较小，所对应的移相角萌，、唬，也

会较小。因此，在输出功率固定为额定值的情况下，为可以根据预期的移相角

数值来选择和设计变压器的漏感大小。

壹5∞

Po 3000

(聊
2铷

捌，∞

UmO

l鲫

娜

O
蠢

图3．11 输出功率e与移相角魂，、噍3，以及变压器漏感之间的关系曲面

由式(3—12)，可以得到：‘。，；‘，，：堕』三二堕』坐毪杀季躞。
(2)开关应力分析

变换器开关管上的电压和电流应力是硬件电路开关器件选择中必须要考虑

的因素。三半桥DC／DC变换器稳态工作时，低压侧两个组合式半桥拓扑单元中

的开关管sl、S2、S5和S6的电压应力均为输入电源电压的两倍，即K。础=名：删

=2·‰，‰脚=乓。础=2·圪：，由于低压侧输入电源电压较低，所以低压侧开
关管的电压应力也相应地较低。而高压侧半桥拓扑单元中的开关管S3、S4电压
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应力均为输出电容电压，即％，础=vs。脚=‰。

电流应力包括开关元件和二极管的电流有效值厶矿．舢和电流峰值‘矿，础。电

流的有效值决定了元器件的导通损耗，而电流的峰值则决定了元器件的电流额

定值。通过图3．7和3．9可以看出，在变换器工作时，通过低压侧开关管的电流

有效值分别为：厶。，：瑚=I厶。-L。：l，厶，。。删=I厶：-s．，。I，而通过高压侧开关管的
电流有效值为：厶，。。椰=I‘，。I。
在三半桥DC／DC变换器的正向Boost工作模式，通过图3．6可以观察到，

在t11和t13时刻，通过低压侧开关管Sl、S2和S5、S6的电流分别达到最大值，

这两个时刻分别对应S2和S6的关断时刻，而在S3关断时刻，即t9时刻通过高

压侧开关管S3、S4的电流达到最大值。

参照图3．5，可以推出变换器低压侧和高压侧开关管的电流峰值分别为：

f．厶。，：删=k。一‘。：(o)I=I厶。-L。，(o)一‘。，(o)I
．{厶，，。脾。=l‘弘(乃+魂。)I=I‘。，(乃+旃，)+‘，，(万+谚，)I

L厶耶朋。=I厶：一‘，。(o)l=I厶：-L，，(o)+‘。，(o)I

通过等式(3—4)～(3-6)可以知道，低压侧和高压侧开关管的电流应力都是移相

角西，、珐，的二元函数。图3．12中显示了高压侧开关管S3、S4的电流应力与破，、

砍，之间函数关系的三维曲面图。从图中可以看出，开关管S3、S4的电流应力与

移相角么，、么，是二元线性关系。如果在输出功率相同的情况下，同时降低破，、

破，，或者使其中一个移相角降低，S3、S4的电流应力都会相应地减少。由于开

关管的导通损耗是软开关功率变换器的主要损耗，因此合理选取移相角，实现

开关管电流应力的最优化，对于变换器效率的提高是非常重要的。

图3．12高压侧开关管s3、s4的电流应力与移相角力3、九3之间函数关系三维曲面图

反向Buck工作模式中的开关应力情况与Boost模式相似，在这里不再讨论。

(3)输入电感(Ldcl、k2)的设计



该变换器两个输入端的平均电流为：

Id。l=％。，Id。2-"％：
在己知输入电感电流纹波(M、必)的情况下，电感值气。、缸：可以通过下

式来计算：

‰=V／．1"％，乞：^：‘％。
其中At=D·Z，Z为变换器的开关周期。因此，根据变换器两个输入电源

的功率输出以及电流纹波值，可以选择输入电感(kl、Ldc2)的值。
3．3．3软开关范围分析

在上文中已经对三半桥DC／DC变换器在Boost和Buck两种模式下的软开

关条件进行了讨论，虽然软开关的实现原理与单输入双半桥DC／DC变换器相

同，但是由于两个输入级电路之间的相互干扰，使得软开关实现条件变得比较

复杂。本节将就两个输入级与输出级之间的相移磊，、众，对软开关条件和范围的

影响进行分析。

软开关条件(3—1)口--Y以通过参照图3．6写成如下形式：

厂Z=‘。：(万)一厶。>0

I正=‘56(石+破5)一丘2>0
J石=‘34(厅+旃3)<0

1正=乞l一‘12(o)>0 (3—15)

I石=乞2一‘，。(破，)>0
L以=‘，4(办，)>0

其中函数／i到石分别表示开关管S2、S6、S4、Sl、S5和S3的软开关条件。

根据等式(3—4)～(3—6)，它们都可以绘制成与控制变量九、唬，之间函数关系的三

维曲面图，如图3．13(a)-．-(f)所示。移相角的可调范围是[-乃万】，由于在【-万，0】

范围内的工作情况与[O，万】是对称的，所以在这里只考虑[0，万]内的情况。从图

3．12(a)～(b)和(d)～(e)中可以看出，低压侧开关管SI、S2和S5、S6的软开关条件

受到旃。、磊，范围的限制，当诌，取值较大，织。取值较小，或者两者同时都取较

大值时，石2,4,5>0的条件就容易得到满足，这就意味着三半桥DC／DC变换器一

个输入级电路开关管的软开关条件要受到另一个输入级中控制变量的影响。从

图(c)和(e)中可以看到，石<o和石>O的条件总是满足的，与移相角旃，、磊，的取

值范围无关，这就意味着高压侧开关管S3、S4在变换器输出功率整个可调范围

内都能实现软开关。在实际工作中，为了对变换器所传输的无功功率进行限制，

访，、唬，的可调范围都被限定在卜万／4，石／4]的范围内阳。因此，要根据变换器

两个输入级电路控制变量之间的相互影响，合理选取移相角呜，、丸的值。
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图3．13软开关条件与控制变量办3、
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(d)软开关条件4
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(f)软开关条件6

九3之间函数关系的三维曲面图

3．4仿真验证

本节将通过saber2007软件，对上文中三半桥DC／DC变换器在Boost和Buck

两种工作模式下的稳态工作性能和软开关条件进行仿真验证，表3．3中列出了变

换器相关的仿真参数。

图3．14中显示了三半桥DC／DC变换器在正向Boost模式下，电感电流‰l，

‰2，变压器两侧电压K12，％4和％6，以及变压器漏感电流矗12，如4和fr56的稳

态工作仿真波形，其中输入电压％l=％2=20V，输出电压V34=400V，负载电



阻R。=1000，功率Po=1600W，移相角唬3=0．20n"，九3=O．08x。

表3．3三半桥DC／DC变换器仿真参数设置

输入电感Ldcl 25 J．tH

输入电感Ldc2 25 J．tH

低压侧分压电容Cl，C2，C5，C6 4mF

高压侧分压电容C3，C4 300pF

输出稳压电容Co 600lxF

变压器匝数比nl：n2：n3 2：2：20

变压器漏感k12 0．51xH

k6 0．5 J．tH

k34 25 J．tH

低压侧谐振电容Crl，Cr2，Cr5’Cr6 1p,F

低压侧谐振电容Cr3，Cr4 0．1I,tF

lvl：tc崎
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图3．14 三半桥DC／DC变换器在Boost模式的稳态工作仿真波形

从图3．14中可以看出，三半桥DC／DC变换器低压侧的两个组合式半桥电路

和高压侧的电压型半桥电路分别在变压器原副边生成了三个方波电压K12，Vr34

和％6。原边电压K12、％6相位超前于副边电压％4，蓄电池和超级电容器处

于放电状态，电感电流如l，厶c2>O。通过改变高低压侧方波电压之间的移相角

大小，可以改变变换器所传输的能量大小。
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图3．15 三半桥DC／DC变换器在Buck模式的稳态工作仿真波形

图3．15中显示了三半桥DC／DC变换器在反向Buck模式下，电感电流fdcl，

也，变压器两侧电压圪12，％4和％6，以及变压器漏感电流irl2，it34和如6的稳
态工作仿真波形，其中反向输入电压K。=300V，输出电压Mml=lIV，／zm2=13V

电阻Rbl=0．150，Rb2=0．50，功率尸1=807W，P2=338W，移相角珐1=0．20zt，

么，=O．127r。从图中可以看到，副边电压％4相位超前于原边电压K12、％6，

蓄电池和超级电容器处于充电状态，电感电流缸l，k<0。
图3．16(a)、m)中分别显示了三半桥DC／DC变换器在Boost和Buck两种工

作模式下，低压侧和高压侧开关管电压和电流仿真波形。以Boost模式下低压

侧开关管S5为例，在S5关断前，漏感电流Ir56达到正向最大值并且大于Idc2，

Ids5<o，S5反并联二极管导通，S5关断时Vds5=O，实现了零电压关断，而在S5

导通前，Ids5反向小于0，通过开关管的反并联二极管续流，并且在t时刻，Ids5

从二极管换流到开关管S5中，实现了S5的零电压导通。同理，在Boost和Buck

两种工作模式下，低压侧开关管sl、S2、S5、S6和高压侧开关管S3、S4均能实

现零电压导通和关断(ZVS)。



(a)Boost工作模式

Co)Buck工作模式

图3．16变换器在Boost和Buck两种模式下的软开关仿真波形

3．5本章小结

本章结合三半桥(THB)DC／DC变换器在燃料电池电动汽车动力系统中的应

用问题，分别对三半桥变换器在正向(Boost)和反I句(Buck)两种模式下的工作原

理、换流过程和软开关条件进行了详细的理论分析；通过数学表达式介绍了该

变换器的稳态特性；分析了移相角么，、苁，对变换器软开关范围的影响；最后通

过仿真验证了三半桥DC／DC变换器在两种工作模式下的稳态工作特性和软开

关条件。
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第四章三半桥DC／DC变换器的建模与控制

对电力电子电路进行分析与控制，其前提是对它的拓扑进行建模。多端口

隔离式三半桥DC／DC变换器是典型的多输入一多输出(MIMO)的非线性系统，其

数学模型包含若干个相互作用的输入变量，此外，每个输出变量都可能会受到

两个或两个以上控制变量(取决于输入端的数目)的影响，这就使得三半桥

(THB)DC／DC变换器的建模过程非常复杂。本章将致力于研究三半桥变换器的

数学建模和控制系统设计，首先通过引入开关函数，建立隔离式三半桥DC／DC

变换器的简化、降阶型平均状态空间数学模型，并在状态空间平均模型的基础

上推导出其线性小信号模型和相应的等效电路，然后以小信号模型为基础，进

行控制系统的设计和优化(包括电压外环和电流内环)。由于两个输入端之间存

在相互干扰，本文将进行解耦网络的设计以实现对两个输入电感电流的自治控

制。最后将针对三半桥DC／DC变换器在燃料电池电动汽车中的应用，通过仿真

对变换器系统在各种模式下的工作情况进行验证。

4．1电力电子电路建模概述

针对电力电子电路的非线性时变特性和网络拓扑结构的复杂性，使得对它

的建模成为一个困难的问题。美国学者R．D．Middlebrook在1976年提出的状

态空间平均法是目前应用最广泛的方法之一。其主要思想是：根据线性RLC元

件、独立电源和周期性开关组成的原始网络，引入状态变量等定义，按照功率

开关器件的开关状态，将各个电路状态的影响用其在整个周期的平均值来描述。

这样可以得到在一个低频周期里，电路的平均特性的状态方程描述。使用状态

空间平均法，物理概念清晰，模型较为简捷，因为是平均模型，所以不存在收

敛问题。因此，状态空间平均法是电力电子电路分析、建模的普遍方法拍引。

建立隔离式三半桥DC／DC变换器的平均模型，有以下作用：(1)通过平均模

型来进行变换器系统动态性能的仿真，可以在不影响准确性的情况下大大节省

仿真的时间；(2)在平均模型的基础上推导出线性小信号模型，是分析和设计变

换器控制系统的有力数学工具。

4．2隔离式三半桥DC／DC变换器的状态空间平均法建模

在第三章中已经提到，在一个开关周期内，三半桥DC／DC变换器有六种模

态I~VI，因此可以用3个开关函数变量Sp，Sq和S。来表示，其中Sp对应低压

侧桥臂S1、S2的驱动信号，S口对应低压侧桥臂S5、S6的驱动信号，S。对应高压

侧桥臂S3、S4的驱动信号，高电平取为1，低电平取为0。S2、S4、S6的驱动信

号分别与SI、S3、S5互补，并有一定的死区。开关函数Sp，Sq和S。的工作波形

如图4．1所示。

由图3．4可得到表4．1所示的开关函数与模式的对应关系表。
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图4．1 开关函数Sp，Sq和S。的工作波形

表4．1 开关函数与模式的对应关系表

Sp Sq Ss 模式

1 0 0 I

1 1 0 II

l 1 1 111

0 1 1 IV

O 0 1 V

O 0 O VI

根据第3章中的图3．5，图3．6，可以得到如图4．2所示的变换器六种模式的

简化电路以及等效电路，其中等效电路中的虚线部分为变压器的“△”形模型。

(a)模式I简化及等效电路

(b)模式II简化及等效电路
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(c)模式III简化及等效电路

(d)模式Ⅳ简化及等效电路

(e)模式V简化及等效电路
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(f)模式VI简化及等效电路
图4．2 三半桥DC／DC变换器六种模式下的简化及等效电路

假设开关过程瞬间完成，状态变量取为输入电感电流l：df!，，玩：，变压器漏感

电流‘，3，‘53和毒15，以及原副边的电容电压U、v2、v3、屹、％和％。根据变

换器在各种模式下的简化及等效电路，可以得到相应的矩阵形式的状态方程。

由模式I的等效电路可得：
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在本拓扑中，由于均压电容Cl～C6较大，’，1毗随时间变化较小，对于低压
电流源侧，由于电感较大，0．和0，随时间的变化量较小，电容电压Vl～V6以及

输入电感电流0．和以，这八个状态变量可看成是不变的直流常量，而变压器漏感

电流‘13，ir蚋和‘。，是快速交变的，随开关管的通断，以开关频率做周期性的变

化。因此，所分析的系统包括三个快速变化的状态变量和八个慢速变化的状态

变量，后者可以看成是一个慢速变化的子系统。在建立系统的平均状态空间模

型时，可以将惯性大变化慢的子系统看成是一个非线性时不变的子系统，只有

快速变化的状态变量才会对慢速变化的状态变量有影响惭】。变压器漏感电流

irl3，ir，，和‘。，在一个开关周期内的平均值等于0，而且与电容电压Vl～V6线性相

关。如果将快速变化的状态变量之”‘，，和0。，代入到变化慢的子系统中，就可

以得到降阶的状态空间平均模型。

将模式I~VI的状态方程展开成一阶线性微分方程，并结合开关函数Sp，Sq

和S。，则对六个不同的模式，可以用统一的状态方程组来表示：
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(训=型掣，托)=型气竽型㈨=半，磊d(咖丝半
c咖井半卜跏卜k一半H
c咖井hk+半)(1_咿半叫卜t，(咖半，瓦d(小照掣
按表1取不同模式下开关函数的值，并取一个开关周期内的各状态变量的

平均值作为新的状态变量，占空比D取为O．5，其中

sp---I
冗se S2氕 s

p=0

·写=1 OsO≤破5，破5+万≤秒≤2万 &50，

疋=1 0≤0≤办3，旃3+it≤0≤2万·只=0

将开关函数的值代,x．IU式(4—1)中，可得

)=去[％。吨钟‰一去r(H+枷口]_‰。LVinl-|'dclavg"R，一等一等]
)=瓦1：[v扩屯：嘴％一去∥(吃¨dp]_去[％：叱嘴％一孚一TV6avg]
=击‘去∽舭阶，螺s矽])
=击‘去∞么．口护+匝”(‘，％s)矗矽]}

哆手％一巧

(4-2)

弘￡。}；P册F(“喁a)dO—rJ钝3+F 尺． J^，
⋯” ⋯

J^3

巧手吩一％ d刁
k岷，+半卜e。(1'，．1a+i,s34一半卜∥半d口

=石I 2I水ll,,栅铆9一咿(如‘s)d口])
=瓦I 2I水ll,,”倒口+阶k训始+e胁训J口]}

当把式(3—4)一(3-6)，以及式(3—14)代入到式(4—2)中，可得到三半桥DC／DC

变换器消去快速变化状态变量‘i3，l’r53和‘。，的状态空间平均模型，参看附录一。

事实上，由于占空比D=0．5，当均压电容Cl～c6足够大时，有M哪=吃哪，
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屹口'謦2K嘴以及屹哪2屹哪，因此司以取电晷Cl、C2的电压之和M2嘴，电答C3、

C4的电压之和吃。嘴，电容C5、C6的电压之和屹。仉苫，以及输入电感电流‰。嘴、

也：哪为状态空间平均模型下的状态变量‘6刀16羽，其中

M2dl謦=M嘴+屹哪，b4嘴=吩嘴+屹嘴，‰嘴=吩孵+％口嘈。因此附录一中的

状态空间平均方程可以简化为如下形式：

厂；如-嘴2一鲁也-。喀+iV／hi一荔i1 Mz。

I如啷一老k喈+iV／n2一瓦1‰
<厶：嘴=虿1屯．嘴一百2(堕丞兰爿掣％哪+垒连三最业‰。曙) (4—3)

卜喀=号(掣‰喈+业con地35‰]-去‰增+瓦2屹
h嘴=丐1订毒(氅掣～唑掣‰]
其中conl3 2∞伤l=4翮以】3，con53=con35=4；,tooLr53，∞啊5 2con5l=4：rcoL,15，原

边电容q=C2=G=c6=Cp，副边电容C3=q=e，q=e+2Co。

方程(4-3)是变换器在各种工作模式下的通用平均模型。其中在与电动汽车

加速工作模式相对应的正向(Boost)模式中，vo=0，Ro是负载电阻，gbl与Rb2

为零或为输入电源Vinl、’'ird的内阻，而移相角咖3和咖3为正；在与电动汽车的刹

车制动模式相对应的反向(Buck)模式下，Vinl、via2--O，Rbl与Rb2是负载电阻，

移相角办3和办3为负。
． ． ． ．

当考虑稳态工况时，令f出l。嗜=iac2嘴=O，1，12avg=0，V34m,g=O，％l=圪l，

％2=％2，魂3=①13，办5=①15，唬3=①53，凰l=Rb2=0，％=o，则稳态值为：lavg--掣‰+掣‰J屯：嘴=掣巧4钟+掣巧：。愕弋％嘴=兰警K：吣+兰警圪。嘴(4-4)
l K：嘴=2％l

I巧：讲苫=2％：
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乞=要=笔掣‰‰+笔掣‰^嘴

仁。罢屯)=诜一蜀·乞一互1名：
l乞：昙包)=记一％·乞{·诜

拯Cp d(^％与1·乞。一畔缸+掣锐)一畔；13．珞十掣训(4-5)
瞄=耕3警3 Vt2+掣氛]+畔玉％+掣“)
跏Cp d．^长畔诜+掣母掣笼协掣叫
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阻景％)=也’乙-S1‘M：
l i． ． -．
f k景眙)=也’乙一T1比

熠Cp d("％乓1·乞+(掣讫+掣诜]+畔≈％+掣叫(4-6)
旧Ct d铲．^专＆一诜)一畔矗：+掣诜)一．(--21稿,ba,。啊幽con，s飙)
旧Cp d(^∞=》降诧+掣矗：]+畔轨+掣缸_
其中cona3 2 con3l 2 4撇如13，corl53 5 con35 2 4rxoL,53，cot45=COn5l=4n-aJLrl5，

原边电容Cl=C2=C5=C6=C口，副边电容C3=C4=e，q=e+2CD。

根据以上小信号状态方程，可以绘制出相应的小信号等效电路，如图4．3所

示，表4．2中列举了其中相关参数的表达式。

通过图中小信号等效电路可以分析：

当运行于Boost工作模式时：Kl、K3、K5闭合，K2、瞄、&断开，电源‰I

与‰共同向负载R。提供能量。
当运行于Buck工作模式时：K2、瞄、‰闭合，Kl、K3、K5断开，电源％

向负载风l和Rb2回馈能量。

Lml

图4．3 三半桥DC／DC变换器小信号模型等效电路

表4．2三半桥DC／DC变换器小信号模型等效电路相关参数表达式

m13 m15 m51

以。(石一21qt31)／4srCDLr。3 ‰(n-～2№5I)14：r国Lr。， K：Or一2I以。1)／4toolr，，
m53 ／7135 m31

K。(n-一2l众，I)／4，rcoL,，， 圪6(万一2I么51)／4：reeL,，3 K20r～2l识11)／4：rcoL，．。3
A3(=-A1) 万5(=蕊1) 石3(=-As)

办。(石一I破，1)／4rccoL,．， 破，(石一I破，I)14彻L,．， 欢，(Jr—I九，I)／4黝t，，

通过该等效电路模型，可以直观地反映三半桥DC／DC变换器的直流电压变
换作用、小信号在变换器中的传递过程以及变换器的低频特性【721。

在第三章中将使用三半桥DC／DC变换器的燃料电池电动汽车能量管理系统



国，》Q≯磷》凿，≯占≯签≯

，警“知名(4-7)相峨可j!liz孙I
L少=c·石 (4-8)
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B=

土o o

乞1

o土。
气：

0

O

O

2m35

q

2ms3

q

0

O

2确5

cp

0

2m5l

c
p

设各状态变量的初始值均为零，将式(4-7)做拉氏变换，并代入到式(4—8)中，

可以得到输入向量材到输出Y的传递函数矩阵：

输出电压”4(J)=q(sl-A)。1Bu(s)，G=【0 0 0 1 0】 (4—9)

输入电感电流f如t(s)=C2(sl一彳)。1 Bu(s)，c2=[1 0 0 0 0】 (4—10)

输入电感电流f如z(s)=c3(sz-A)_Bu(s)，c3=【o l 0 0 0】 (4—1 1)
式中，，为单位矩阵。

根据表达式(4-9)～(4-1 1)，可以得到下列关系式：

显然，以上两式分别表征了移相角的变化对输出电压V34和输入电感电流

Idcl、Idc2的影响。

在上文中已经提到，三半桥DC／DC变换器的控制电路是通过调节输入级与

输出级之间的移相角咖3、压3来实现输出电压或电流的闭环控制，在这种情况下，

移相角咖3和夯3就是开关电路的输入控制变量。由于声。，=痧13声∥所以移相角

办。的变化对输出变量的影响可以通过办，、识，来体现。而三端[21三半桥DC／DC

变换器低压侧的两个输入端与储能元件(蓄电池、超级电容器)连接，通过与储能

装置的能量交换来稳定直流侧的母线电压，因此需要对储能元件的充放电电流

和直流母线电压进行控制，变换器的两个输入电感电流Idcl、Id。2和输出电压V34

成为系统的控制对象。变换器控制系统可以被看作是一个两输入(办3，63)和三

输出(Idcl，Idc2，V34)的系统。

为了设计三半桥DC／DC变换器的控制器参数，首先需要把输入控制量到输

出向量之间的传递函数矩阵推导出来。通过关系式(4-12)～(4—13)，可以得到变
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换器在Boost方向上控制．输出的各项开环传递函数，其中当移相角咖3和咖3单

独起控制作用时，输出电容电压V34对移相角咖3、荡3的传递函数分别为：

q，棚30)=

q，凼3@)=

其

(J砷％20瑚

如(，砷

．Ml(s)'(mi3+砚5)-M2(s)'ms,+M3(s)'m3,(4-14)

z Koj(s)-M,(J)‘彳，+鸩(s)‘石s

中M。(s)=_2q·Z，·玩。·瓦：·占3+4Z，·石，·k．·k：·s2一Z，·乞。m

=2c,·石5·么l·瓦2·s3+4彳3·石5·厶I·厶2·s2+厶·k2 m

(k。·q．S2+％)(k：·q,S2+％)+屹。·瓦：·名·J2。

鸠(s)=

M：(s)

输入电感电流乞。、‰：对输入控制变量移相角办3、磊3的传递函数分别为：

ql㈨∞=

qt悯0)=

6；2，．13∞=

6；2，搦∞=

其

O)旬％2(f)==o

知(，印

(J砷U2(J瑚

南(s砷

(f瑚％20瑚

b(，砷

(j瑚v-2(，瑚

南p间

B(s)

B(s)

B(s)

B(s)

中M(J)=也。·石，·q·s2+2玩。·石，·彳15"S一％·厶，Ⅳ2(J)=玩：·石，·q·s2+

2玩：-彳，·石，·s+％·石，，
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(4-17)

(4-18)

(4-19)



互(J)=(％·J+K)[(确，+码，)·q·k2"s2+2鸭。吮·k：-s+％，(％，+，，lls)]+
q·m3。·f13"k：·s2+2m3。·兀·AS"k：·s+％·z，·m3。

岛(s)=一(％·占+K)h，·q·瓦2"s2+2(ms。+％。)-兀·k：·s+％·M5]+
q·m3，·石，·乞：-墨2+2m3，·彳，·五，·玩：·J+％·彳，·，呜，

岛(J)=(％·s+K)[一％。·c·厶1．s2+2(ma，+确，)·石，·k。·s一％，％。]一
cj·m3。·石，·k，·s2+2m3。·fl，·兀·k。·J一％·石，·rn3。

E(s)=((么·s+K)[(％，+％。)·q·k1"s2-2砚，·彳，·瓦。·J+％·m，+％，)]一
Cp·m3，·石，·kI"S2+2m3，·彳，·彳，·k。·J一％·六，·rn3，

耶，=∽睁小矗铷叫∽(扣爿吨⋯州]+
¨，r厶·匕·乞：·s2·M(J)·Ⅳ2(J)

Via-"20V，Rbl=Rb2=0，Po=1500W，Ro=1．070，F 13=0．16p，F 53=0．10p，开

关频率f--20kHz，Ldcl=Ldc2=251xH，变压器漏感I-,ri3=Ln5=Lr53=1．5ttH，Cp=4mF，

Cs=30mF，Co=60mF，其中这些参数都是折算到低压侧的等效值。把参数代入到

式(4—16)～(4-19)qb，并把各个传递函数都化为零极点增益形式，可以得到：卜如，=竺坐鬻嚣篆产(4-20)f『％Ⅲo卜——■雨丽丽篙可一 ’

卜如，=竺瓮篙群等产型卜2·)1％螂。卜—』下面而焉罚一(4以1)
J Gil／,13(s)=竺苇蒿羚铲(4-22)／——i矗两≯忑面产 )

1 Gil／，S3∽=竺号篙券产(4-23，I o)_——弋羞蕊孝专而r一 ’

I—-46—6854下000五(s+丽1 6．3万)(s夏2-5万99．4广s+5 x 1 06)Gi2／，13(s)=(4-24)l——下五丽万夏万广 )

b舻竺警揣蹩署型(4-25)＼嚷彬，∽=——高磊萨i研—一 )



4．4控制系统设计

在三半桥DC／DC变换器与蓄电池、超级电容器储能元件连接，用于燃料电

池电动汽车驱动系统的情况下，当汽车启动和加速时，三半桥DC／DC变换器工

作在boost升压模式，蓄电池和超级电容器将电能传送到高压侧，向牵引电机供

电，此时，而在刹车和再生制动阶段，三半桥DC／DC变换器均为buck降压模

式，制动能量回馈给蓄电池或超级电容器，或者二者同时充电。在上述的几种

模式中，都要进行电压控制，以使高压侧直流母线电压在有外部扰动的情况下

保持恒定，并且为了防止储能元件过充和过放电，对每个储能元件的充／放电能

进行管理，并实现过流保护，需要进行电流控制。由于三半桥变换器两个输入

端均有直流电感，很容易实现对输入直流电流的控制，因此该变换器采用平均

电流控制方式【73”】，即外环控制输出直流母线电压，电流内环控制来自两个输

入端的电感电流，电路系统的电压电流双闭环控制框图如图4．5所利巧J。

图4．5 三半桥DC／DC变换器的双闭环控制系统框图(其中G是变换器

控制．输出的传递函数矩阵，H表示电流内环解耦网络传递函数矩阵)

在本文中，为了讨论问题的方便，图4．5中的反馈系数都取为1。在第4．3

节已经推导出了三半桥DC／DC变换器以输出电容电压和输入电感电流为控制

对象的控制．输出传递函数，根据这些传递函数，可以很方便地进行电压外环和

电流内环的设计。在设计调节器时，为了获得较好的调节性能，电流环的带宽

一般设置为开关频率的1／5～1／10，而电压环带宽则设置为电流环带宽的1／5～

1／10[62】。由于三半桥DC／DC变换器的开关频率为20kHz，所以电感电流idl内环

的截止频率取为1200Hz，id2内环截止频率取为1300Hz，而输出电容电压Va4

外环的截止频率取为120Hz。

4．4．1电流内环设计

1．解耦的定义

由于三半桥DC／DC变换器的控制系统是一个多输入．多输／士I(MIMO)系统，

特别是在电流开环控制系统中，电感电流与移相角之间的开环传递函数矩阵不

是对角阵，每一个输入量将影响所有输出量，而每一个输出量也都会受到所有



输入量的影响，如图4．6所示，这种系统称为耦合系统。

图4．6 电流开环耦合控制系统

对一个耦合系统进行控制是复杂的，工程中通常希望寻求适当的控制率，

使输入输出相互关联的多变量系统实现每一个输出仅受相应的一个输入控制，

每一个输入也仅能控制相应的一个输出，也就是实现一对一控制，从而解除输

入与输出之间的耦合，这种控制方式称为解耦控制，相应的系统称为解耦系统。

通过解耦可以将原来的多变量系统分解为多个独立的单输入单输出系统。系统

的解耦问题是一个相当复杂的问题，研究解耦问题的人很多，解耦的方法也很

多。在线性定常连续系统中，通常有两种实现解耦控制的方法，一种是串联补

偿器解耦，另一种是前馈补偿器解耦[76】[77】。本文采用串联补偿器解耦。

2．解耦网络设计

由图4．5可知，电感电流向量‘=k。厶：】2=G·渤，熟，】2=G·① (4—26)

G是控制．输出的开环传递函数矩阵，而F是输入控制向量，在这里被定义

为垂=胃．U，其中打是本节要设计的解耦网络传递函数矩阵，而U是电流补偿

环节所生成的控制变量，即矽=q·(％一t)，G；=[q。S)q：(s)]2是电流调

节器向量。因此，表达式(4-26)又可以写成下列形式：

IL=G·H·Gi＼I时一ILl
在上文中已经提到，要想使多变量系统成为解耦系统，需要使其传递函数

矩阵对角化，也就是通过选择和设计串联补偿器一解耦网络凰使矩阵G和日

的乘积为对角阵[46】，即z=G．日=diag[xl，x2]，所以可以推导出解耦网络的传
递函数矩阵：

H=陵乏]--G-Ix=舷酬一[苔石02]
陋舄-‰Gm,t，53．．x2x2 I_(4功)L．Gjf2例3·n qI伽3。 I．、

7



将该传递矩阵的对角元素化为1，又可以进一步简化为如下形式：

日=陵针k^柳■瓯郴31恤w”]
通过解耦网络H的设计，可以将原来的电流多变量耦合系统转化为解耦系

统，该系统实现解耦后，可被看作为一组相互独立的单变量控制系统，从而可

实现对输入电感电流idl、id2的自治控制，如图4．7所示，其中

q：q。川，一粤乒k，q：Gj：煳，一亟乒洫(4-28)q=q。川，一垃警皇业，q=Gj：煳，一盈等盟盟 ( )
q2／053 ql／q，13

分别为电流解耦系统中，电感电流idl、id2的等效闭环系统中的开环传递函数，

通过这两个传递函数，可以根据变换器系统的静态和动态技术指标，分别对idl、

id2控制回路的电流调节器进行设计。

锄^一、．r■=] 一 ，一n
Gf㈨∥q2Ⅲ3 一△厶

—＼广1 1坐!I 一 。。一”7。”
GJl，．13_～

图4．7电流内环解耦控制系统示意图

3．电流调节器设计

把式(4—22)～(4—25)分别代入到式(4—28)c9，可以计算出传递函数@和岛的

表达式：
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，， 583062503．4013fs+14．95)fs2+2002s+5x106)
q(s)2 1i面而万毫磊名蓄两酽石面f(4-29)
，． 627913519．395lfs+14．95lfs2+2002s+5×106 I 、

q(s)2 1鬲历雨五乏赢焉眚雨矿耐(4-30)
在设计校正装置时，主要的研究工具是波特图(Bode Diagram)，即开环对数

频率特性曲线。它的绘制方法简便，可以确切地提供稳定性和稳定裕度的信息，

还能大致衡量闭环系统稳态和动态的性能。正因为如此，波特图是开关变换器

调节系统设计和应用中普遍使用的方’法【78】。

首先对电感电流idl的内环进行分析和设计。根据传递函数(4—29)，可以绘

制出未加补偿网络Gf，(J)时，idl内环等效回路增益函数@的波特图，如图4．8

所示。从图中观察，此系统的幅值裕度为一91．4dB，相角裕度为．1．68deg，显然

系统是不稳定的。

传递函数(4-29)可以表示为如下形式：

q(s)=K
∽叫蓦出COo州)

其中：K=172．439，TI=0．0989，T2=0．0669，嘞=2236rad／s，磊=0．4476，

彘20．2898。
B_de Di曩F锄

02，

君2期

i铘，
-枷
√刚
l

图4．8 idl电流内环未加补偿时的开环波特图

由于实际系统中要求电流环具有较好的跟随性和稳态精度‘781，调节器中需

要有一个积分环节，用来提高系统的型别，消除或减少稳态误差。但积分控制

使信号产生90。的相角滞后，于系统的稳定性不利，系统加上积分环节后的开

环对数幅频渐进特性曲线如图4．9所示。
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图4．9 idl电流内环加积分环节后的开环对数幅频渐进特性曲线

从图中可以看出，为了保证系统具有较高的稳定裕度，使其开环对数幅频

特性在高频段截止频率∞。il处的斜率为．20dB，需要使用有两个微分环节的PID

调节器，其传递函数为：

q。0)：—(rls+1)—(r2s+1)
ts

啪心∽《◆卜州q∽q。卜K]瑟耐p。3D
⋯炉⋯一一嘴陲卜慝卜啦，

Gf，(s)：—9．3117x10-6(s+—10．11)(s+5345)
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图4．10经过PID调节器补偿的电流内环等效回路增益函数波特图

然后再进行id2电流内环补偿环节G：(S)的设计。由于id2内环系统的截止频
率为1300Hz，相角裕度在本文中取为42。，按照与上文中相同的方法和步骤，

可以设计出G，fs)的传递函数为：G，(J1：—9．72 x10-6(s+1—5．72)(s+5483)～、7
J

具体设计过程在这里不再详述。id2电流内环系统在经过PID调节器Gf：(S)补
偿前后的开环波特图如图4．11所示。

Open loop Bode diagram
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图4．11 id2电流内环系统未补偿和PID校正后的开环波特图

4．电流环设计仿真研究

根据式(4-3)，使用Matlab／simulink搭建三半桥DC／DC变换器状态空间平均

数学模型，对上文中idl、id2电流内环补偿网络以及解耦网络设计方案进行仿真

验证。电流内环解耦控制系统的仿真框图如图4．12所示，其中状态空间平均数

学模型仿真框图参看附录二。

(1)电流内环动态性能的仿真

70



图4 12 电流内环解耦控制系统Maflab／simulink仿真框图

自动控制系统的动态性能指标包括对给定输入信号的跟随性能指标和扰动

输入信号的抗扰性能指标。

在给定信号或参考输入信号的作用下，控制系统输出量的变化情况可用跟

随性能指标来描述。当给定信号变化方式不同时，输出响应也不一样。一般认

为，阶跃输入对系统来说是最严嫒的工作状态，如果系统在阶跃函数作用下的

动态性能满足要求，那么系统在其它形式的函数作用下，其动巷性能也是令人

满意的。在这里通过仿真观察变电感电流i小i＆在给定参考信号阶跃变化下的

跟随过程，就可以验证所设计的电流内环系统是否有较好的动态性能。

根据上文中的设计结果，idl电流环系统P1D补偿环节的比例、积分和微分

系数分别设为0．04986，0 5032和9 3117x10。，i02电流环补偿环节的比例、积

分和微分系数分别设为O．05345，O．8378和9 72x104。当给定参考电流信号在

某一时刻发生阶跃上升和下降时，输出信号的仿真结果如图4．13和图414所示。

十{¨}¨?
篓型：蒸囊z!E墨∞壹}定i悄A一螗A 一卜

啦!蠛i舱驰Zj k．i
l i { i

■-∞

图4 13电感电流idI对给定阶跃信号的

响应：(a)给定电流信号在70sfl]64A阶跃

上升到68A：(b)给定电流信号在71 s由

64A阶跃下降到60A。

一

(。)g釜：l 12A一1矗
∞)％i：；12A--B～、、

■一
图4 14电感电流id2对给定阶跃信号的响

应：(a1给定电流信号在70s由12A阶跃上升

到16A；(b1给定电流信号在71 s Eh 12A阶跃

下降到8A。

通过图4 13和图4．14中的仿真结果可以看出，“和id2对给定参考信号的



阶跃变化具有快速的跟随性，调节时间较短，超调量较小，无稳态误差，证明

了所设计的电流内环系统具有较好的动态和稳态性能。

图4．15(a)、(b)中显示出idl、id2电流环系统在不同的调节器控制参数作用下，

对阶跃给定参考信号响应过程的差别。其中在图4．15(a)中，补偿环节②和⑨的

传递函数增益分别是①的80．5％和59％，而在图4．15(b)中，补偿环节②和③的

传递函数增益分别是①的72％和56。7％，这就相当于把电流环系统的开环波特

图向下移动，截止频率降低，系统对给定阶跃信号的响应速度降低。同时，随

着波特图的下移，相角裕度减小，系统输出量的超调量增加。

S
宣
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|蠹怒：’
眵：弋

’—弋
‘留

b．

①一乏翥雾等m5032，⑦⋯．巧20·04013，K=0．4051,
局=7．5x104

⑧⋯⋯⋯巧2毗942，K=0．2969,
局=5．5x104

图4．15(a)idl电流环系统在不同调节器控

制参数作用下，对阶跃给定信号的响应

(2)电流内环耦合和解耦系统的仿真

u卜⋯}＼毒⋯滴⋯⋯¨}⋯⋯专⋯．

。￡二j二二互二j二二E：l二二
12卜

u。L
卯胁

m 巧20．05345，K=o·8378，
W——蜀：9．72×10{
⑦⋯⋯⋯巧20·03848，K=0．6032,

Xd=7x10一

⑧⋯．K=o·03031，K=0．4750,
局=5．5x10。6

(b)id2电流环系统在不同调节器控制参数

作用下，对阶跃给定参考信号的响应

上文中已经提到，三半桥DC／DC变换器的电流内环控制系统通过解耦网络

日fJ)的设计，可以将原来的电流多变量耦合系统转化为解耦系统，将原来的多

变量系统分解为两个独立的单变量系统，消除输入量之间的干扰问题。本文将

对电流环耦合控制系统和添加过解耦网络的解耦控制系统分别进行仿真分析和

对比，从而验证解耦网络日fJ)的设计效果。

首先分析未添加解耦网络的电流环耦合控制系统，由于该系统的输入输出

相互关联，无法实现一对一控制，本文在这里根据传递函数(4—22)和(4—25)来进

行idl、id2电流内环补偿网络的设计，系统控制框图如图4．16所示。

在图4．16中所示的控制系统中，idl、id2电流内环在经过调节器q。(s)、q：(J)
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粤驻兰至!堕至譬2
图4．16未加解耦网络的idl、id2电流内环控制系统

补偿前后的开环波特图如图4．17(a)、(b)所示，其中上述两个内环系统的截止频

率分别取为1200Hz和1300Hz。
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图4．17 (a)idl电流内环系统在补偿前后的开环波特图；(b)id2电流内环系统在补偿

前后的开环波特图

idl、id2电流内环耦合系统的仿真结果如图4．18(a)、Co)所示。从图4．18(a)中

可以看出，当idl电流环系统的输出量由于给定参考信号在某一时刻发生阶跃变

化而做出响应时，id2电流环的输出量在给定信号不变的情况下会受到冲击和扰

动。同样，如图4．18(b)所示，当id2电流环系统的给定信号发生阶跃变化时，idl

电流环的输出量在相应时刻也会受到扰动。
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图4．18(a)idJ电流环系统的给定信号在

100s时由64A阶跃变化至U68A，id2给定信

号保持不变时，系统输出量的响应情况。

吐-●∞

图4。19(a)idl电流环系统的给定信号在

100s时由64A阶跃变化到68A，id2给定信

号保持不变时，系统输出量的响应情况。

3
错

tune(o

l

(b) id2电流环系统的给定信号在100s时

由12A阶跃变化到16A，idl给定信号保持

不变时，系统输出量的响应情况。

time(I)

(b)id2电流环系统的给定信号在100s时由

12A阶跃变化到16A，idl给定信号保持不变

时，系统输出量的响应情况。

而在相同的情况下，运用图4．12所示的电流环解耦控制系统来进行仿真，
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仿真结果如图4．19(a)、(b)所示。idl、 id2电流环系统给定信号在某一时刻发生

阶跃变化时，对另一个电流环系统输出的影响与图4．18相比，已经得到较大改

善。虽然从理论上说，在电流环系统中加入解耦网络H(s1后，可被看作为一组
相互独立的单变量控制系统，输入量之间应该不存在任何干扰，不过由于三半

桥DC／DC变换器的开关调节系统是一个高阶一非线性、时变的病态控制系统，

所涉及到的电感电流、电容电压变量较多，相关的数学模型推导和控制器参数

设计过程非常复杂，在实际分析的过程中，需要对原先的高阶系统进行降阶和

简化，在此基础上设计的解耦环节作用于实际变换器系统，不可避免地存在着

偏差。从图中可以看出，在解耦网络日fJ)的作用下，两个电流内环之间的相互

干扰变得非常小，基本上实现了对输入电感电流idl、id2的自治控制。

4．4．2电压外环设计

1．电压调节器设计

上一节中，在解耦网络日(s)作用下，idl电流环等效系统经过PID调节器

G．(s)校正后的闭环传函为：叫)=焉畿‰=坐盟％掣(4_33)
其中Q(s)=素’J5+(竿+警)。S4-F 2’寿+型垡皆丛+芈J o+
l‘K．KFjj+型兰呼掣+笔}+K·x,l-r2·互f·j2EK·墨。，(乞+互)+2兰竽+f+x·墨。·互]·s+K’五。
式(4—33)表明，由于其开环传递函数有四个零点，使幅频特性展宽，开环截

止频率较大，使得电流内环具有快速的电流跟随特性，且能实现稳态无差控制。

电流环的截止频率及其时间常数相对于电压环而言可以忽略，因此idl电流环可

以等效为一个比例环节1憾l【79】。同理，1。d2电流环系统也可以等效为一个比例环

节1恤。简化后的电压环等效结构图如图4．20所示。

图4．20 简化后的电压环等效结构图

图中的电流分配环节q(s)是用来对电压调节器q(J)的输出进行限幅，同
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图4 22 电流内环+电压外环系统Matlab／simulink仿真框图

首先仿真验证电压外环系统在负载突变(表现为负载电流L的变化)的情况

下的动态性能，仿真结果如图4 23(a)、Co)所示。
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豳4 23(a)负载电阻由1070突变到850时， (b)负载电阻由1070突变到1 350时，输出

输出电压n。的响应。 电压儿·的响应。

从图中可以看出，当负载电阻发生突增或突减时．输出电压匕在发生小幅

度的跌落或上升后，很快随着输出电流的上升或下降而恢复到参考值400V。

输入电源侧的扰动主要表现为电源电压的突升或突降。三半桥DC／DC变换

器有两个输入电源吃，、％：，电源电压扰动可以分为多种情况，可能其中一个



电源发生扰动，也可能两个电源都发生扰动。本文在这里只考虑％。、％：都发

生突升和突降时，输出负载侧的响应情况，仿真结果如图4．24(a)、(b)所示。

铀·‘l’

mne(i)

‰●‘_l

图4．24(a)输入电源电压K。l、％。2分别在

99s和100s由20V突升到23V时，输出电压

巧4的响应。

‰·“l

tm塘O)

■l_·t-)

(b)输入电源电压‰l、圪。2分别在99s和
100s由20V突降到17V时，输出电压圪4的

响应。

从仿真结果可以看出，两个输入端的电源电压吆．、圪：在发生突升和突降

的情况下，输出电压在经过较小的动态降落后，很快恢复稳定，并保持为400V

不变。

通过上述仿真结果，证明了所设计的电压外环控制系统具有良好的抗扰性

能。

4．5燃料电池电动汽车能量管理仿真研究

本文第三章中已经提到，三半桥(TRB)DC／DC变换器可以通过与蓄电池和

超级电容器混合储能装置连接，用于燃料电池电动汽车牵引动力系统，针对燃

料电池响应速度慢，输出功率不足的弱点，在汽车启动／力口速时，三半桥DC／DC
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变换器工作在Boost升压模式，通过储能元件快速提供电能以应对负荷峰值功

率需求；在汽车刹车制动时，DC／DC变换器工作在降压充电(Buck)模式，将由

机械能转化而来的电能回馈给储能装置。图4．25中显示了使用THB变换器来连

接混合储能装置的电动汽车能量管理系统。

图4．25 使用THB变换器的燃料电池电动汽车能量管理系统示意图

在上文中已对三半桥DC／DC变换器双闭环开关调节系统进行了设计和优

化。为了验证变换器控制系统能否在燃料电池电动汽车动力系统的三种模式下

稳定工作，并且根据不同的负载情况，及时改变变换器的工况，实现各种模式

的自动切换，通过上一节中搭建的变换器双闭环控制系统模型，对电动汽车动

力系统在三种模式下的工作状况进行仿真模拟，仿真结果如图4．26(a)-(e)所示。

在图4．26(a)中，在90s负载功率Po由1500W阶跃增大至1882W，此时电

动汽车动力系统进入模式1即加速模式，蓄电池和超级电容器的输出电流Idl、

Id2迅速增加以补偿燃料电池输出功率与负载需求功率之间的差值。在这种情况

下，如果仅采用蓄电池作为备用储能装置，为了满足负载的峰值功率需求，必

然会造成蓄电池放电电流过大，内部损耗和发热量大，影响蓄电池的寿命。而

将具有功率密度大，充放电速度快等优势的超级电容器通过三半桥变换器与蓄

电池混合使用，可以降低负载脉动时对蓄电池的峰值功率需求，改善蓄电池的

工作状况。

在汽车的行驶速度逐渐稳定的过程中，负载功率P。降低，此过程与图4．26(b)

中Po在110s和112s之间由1882W斜坡下降到442W的时段相对应。超级电容

器输出电流Id2平稳地过渡到反向充电状态，此时么，<0，蓄电池的输出电流Idl

逐渐降低，在继续满足负载需求的同时，向超级电容器充电，燃料电池在这一

阶段也通过高压侧向超级电容器回馈电能。
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(b)模式二负载功率斜坡降低时的仿真波形

当汽车在某一时刻突然刹车和制动时，牵引电机工作在发电机状态，Po<0，

此时将制动能量回馈给储能装置，此时刻与图4．26(c)qp的150s相对应，负载功

率由原来汽车稳态行驶时的442W阶跃下降到．691W，蓄电池输出电流Idl下降

到小于零，开始转入充电状态，超级电容器继续上一模式下的充电状态，充电

电流Id2与模式二相比有所增加，此时办，、九，均小于0。
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(c)模式三负载功率回馈时的仿真波形

图4．26 电动汽车动力系统各种工作模式的仿真分析图，其中Po为负载功率，Idl、

Id2为蓄电池和超级电容器的输出电流，V34为高压侧输出电压

通过图4．26所示的仿真结果可以看出，使用三半桥(THB)变换器的电动汽车

动力系统能够根据负载功率在汽车行驶过程中的变化情况，通过控制移相角

破，、九，在三种模式间自动切换，系统在各种状态之间平稳过渡，输出电压稳

定地保持在400V。通过将蓄电池与超级电容器组成混合储能装置，有很好的负

载适应能力，在启动／加速场合发生负载功率脉动时，显著降低对蓄电池的峰值

功率需求；在汽车正常行驶时对超级电容器充电，以应对可能出现的瞬时大功

率输出；在刹车制动时，回馈能量同时被储存到蓄电池和超级电容器中，充分

利用了蓄电池能量密度大，和超级电容器功率密度大，充放电循环寿命长等优

势，显著提高了电能利用效率和功率特性。在系统实际的工作中，要根据工作

模式和蓄电池、超级电容器的荷电状态(soc)，向电流内环系统提供合理的电流

参考值％，：和％，。，一方面对每个储能元件的充／放电状态能进行管理，另一方
面使储能元件的充放电电流限定在一定范围内，避免过充和过放电。

4．6本章小结

本章引入高低压侧开关管的开关函数建立三半桥双向DC／DC变换器的简

化、降阶型状态空间平均数学模型和线性小信号模型，并且以该小信号模型为

基础，构建了变换器的双闭环系统控制结构，分别进行了电流内环和电压外环

的解耦和补偿网络设计，实现了变换器的较好动态性能和输出精度。最后针对

三半桥DC／DC变换器在燃料电池电动汽车能量管理中的应用，通过仿真对所设

计的变换器系统在各种模式下的响应情况进行验证。
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第五章样机参数设计和实验结果
本文研究的主要内容是移相控制的隔离式三半桥DC／DC变换器，前面各章

对主电路的工作原理，数学建模和控制系统设计做了详细的理论研究与仿真分

析。为了验证理论研究与仿真分析的正确性，在实际中搭建了一台2kW的三半

桥双向直流变换器装置，具体的技术要求和参数设置如下：

高压侧母线额定电压：380V，变化范围380V+10％

低压侧两个输入端额定电压K。．、K。，：20V，20V，变化范围均为20V士20％

额定功率：2kW，开关频率f．20kHz

输入电感‰，，玩：：电感量均为25胆，铁硅铝粉芯(A60—778)，使用线径
为4．5mm的漆包圆线绕30匝

三绕组变压器：匝数比为2：2：23，采用EE85／44／26．Lp3铁氧体磁芯

低压侧分压电容Cl，C2，C5，C6：nichicon公司的LS系列铝电解电容器，

参数为：2200I．tF／100VDC

高压侧分压电容C3，C4以及输出滤波电容Co：Rubycon公司的USR系列

铝电解电容器，参数为：330“F／450VDC

低压侧开关管Sl，S2，S5，S6：MOSFET FQAl60N08

高压侧开关管S3，S4：MOSFET IRFP460

文献[811~[83j中研究了开关变换器电路中器件的选择，磁性元件的设计等相

关内容，结合所研究的拓扑要求，可以确定上述相关参数。本章前两节将就变

换器系统的硬件电路设计和数字控制系统的软件实现进行详细论述。最后，在

第三节中将给出实验结果。

5．1变换器硬件电路主要元器件设计

5．1．1直流Boost升压电感器设计

直流Boost升压电感器是根据输入电流峰值和所要求电感量来设计的。此

外，所设计的电感器在最大峰值功率充放电的情况下不能饱和。输入电感k，，

厶，的电感量在这里都被选为25I．tH。

铁硅铝粉芯(Kool Mix Cores)也叫Sendust粉芯，是一种有分布气隙的环形金

属磁粉芯，适用于以能量存储为目的的滤波电感中，具有高达10，500Gs的饱和

磁通密度，与相同尺寸及有效磁导率的均匀气隙铁氧体磁芯相比，具有更高的

能量存储能力；与铁粉磁芯相比，在交流磁通密度相同的情况下，磁芯损耗却

更小，对于相同规格的应用，铁硅铝粉芯能达到更小的尺寸1841。
在本文所设计的三半桥DC／DC变换器硬件电路中，选用铁硅铝粉芯来绕制

直流Boost电感器。首先根据AP法：么P=LI么，矿，选择磁芯型号为A60—778。
／．Dwd-ri．-0

然后根据以下步骤来计算绕组匝数：

①从北京七星飞行电子有限公司的产品技术数据【85】中得到磁芯的AL值为

73nI-UN’2，根据所需电感量计算起始匝数n=l 8匝。



②计算直流偏磁玩：旦掣(oe)，其中以为①中计算的起始匝数，，为
正c

输入直流电流(舢，厶为铁心磁路长度(cm)。在铁硅铝粉芯技术数据中可以查到

6=20cm，由于低压侧储能元件的平均放电电流为t。=t：=eo／2％．=50A，纹

波电流Ⅳ=％l'2‘多乏。，：=20-25／tfiff25∥日=20彳，电流，取峰值：(50+20／2_60)A，
由此可计算出Hdc=67．8580e。

③根据图5．1所示的磁导率与直流偏磁的关系曲线【85】，确定上面所计算的

直流偏磁下的磁导率与初始磁导率之比(％)为60％。
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图5．1 铁硅铝磁导率随直流偏磁的变化曲线

④用①中所求得绕组起始匝数311除以磁导率与初始磁导率之比，计算出最

终所需要的匝数：18+0．6(60％)。30(匝)。

⑤根据峰值电流和电流密度J确定绕组导线尺寸和规格。电流密度与绕组铜
损耗和允许温升有关，电流密度大，要求的导线直径小，电阻增大，铜损耗增
大，温升增加，这里取J=3．75A／mm2。由于电感绕组中通过的最大峰值电流为

60A，所需绕组截面积为S=_羔竺!≥1=16mm2，选取线径为4．5mm的漆包
r3．‘75A／1-nlrl‘

圆线来绕制电感线圈。

5．1．2三绕组变压器设计

在三半桥DC／DC变换器实验平台的搭建中，三绕组隔离变压器设计是非常

重要的一个环节。理想的变压器应该具有较高的功率密度，效率和开关工作频

率。在变压器设计中，要着重考虑到磁芯材料和规格的选择，以及绕组几何形

状，使得高频工作条件下铜耗和磁芯铁耗尽可能降低。此外，由于变压器绕组

与功率开关器件相连接，当开关器件关断时，绕组漏感中所储存的磁能释放而

使开关器件的电应力增大，影响开关器件工作的可靠性，并导致开关器件关断
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时的电压尖峰。因此，在选择铁心结构和绕制绕组时，还应尽可能减少漏感[861。

1．磁芯材料和型号选择

软磁铁氧体是一种坚硬、易碎、化学成分稳定的铁磁性材料。这种材料在

一定的温度(居里温度Tc)下，表现出优良的磁性能，而且很容易被磁化，其本

身的电阻率很高，可以工作在很高的频率下。近年来广泛采用软磁铁氧体来制

作开关电源中的电感和变压器。本文的变压器设计选用Philips公司的E形铁氧

体铁心，并且应用面积乘积㈣)法来选择铁芯型号。

艘=4A≈蔷与
其中4为变压器铁心的截面积，彳w为铁心的窗口面积，当变压器传输双向

矩形波电压时，AB：2％，乙：华：尝，其中，0<_-D<-I，取D：1，变压器

输出功率Po=2kW，f=20kHz，Bm=O．15及<鼠-0．45D，变压器效率，7取0．95，电
流密度／取3A／mm2，填充系数局=0．4，计算得彳4沪29．24cm4。同时，考虑到
散热和绕组的空间流有余量，将理论计算值进行适当的扩大，选用EE85／44／26
为铁心形状似4沪57．76cm4)。

2．绕组结构

所设计的绕组结构和相关参数如图5．2所示。为了有效地降低漏感，采用原

副边绕组分层交替绕制的次级一初级．次级的“三明治”结构来绕制变压器。

输入1二一

输入2=
原边两个绕组t

匝数均为2，

使用厚度为

O．6mm，宽度为

42mm的铜箔

o oooo o o o o C!
o o O oo o o o o o

o o o oo o o o o虹
o o o oo o o oo O臣

o o ooo o ooo O

o o ooo o o oO O

绝缘胶带 线圈-骨架

～副边绕组：

；匝数为20，
使用厚度为

O．6mm，宽度为

9mm的铜箔

图5．2三绕组变压器绕组结构

3．绕组匝数选择

匝数比的选择主要取决于变压器原副边电压在蓄电池，超级电容器和负载

侧电压的变化范围内的匹配能力。由于低压侧用于连接蓄电池和超级电容器的

两个输入端额定电压相等，三绕组变压器原边两个绕组的匝数，zI、n2在这里被

规定为是相同的，可根据式(5-1)来计算。即

强：吃：旦车 (5—1)1 。

2B．·4
、 。

其中矾为原边电压的幅值，在这里取为20V，To．=％厂=25×10巧s，



圆k=O．15T，么产7．04cm2，计算得原边低压侧绕组匝数tll=rt2“2匝。

根据(5-i)式也可以计算出高压侧绕组的匝数，根据高压负载侧输出电压的

额定值和变化范围，取副边绕组的电压幅值为200V，可计算出副边绕组匝数

n3“23匝。 ’

由于变压器的工作频率为20kHz，还需要考虑集肤效应的影响，铜的穿透深

度为万：掣掰掰≈0．4674扰肌，如果用铜箔来绕制变压器绕组，铜箔厚度要小于
4f

2万即0．9348mm。在本文中原副边绕组均采用厚度为0．6ram的铜箔。

分别将其中两个绕组短路，测得三个绕组的漏感分别为O．5州，O．5p．H和
45岬。
5．1．3 电容器选择

选择电容器时，主要考虑等效串联电阻(ESR)值，额定波纹电流和尺寸。由

于变换器低压侧分压电容在大功率工况下要通过很大的电流，所以优选ESR较

小的电解电容。为了进一步降低电容的等效阻抗，提高电容的高频性能，可以

将两个同容量的电解电容并联使用。

低压侧直流分压电容Cl、C2、C5、C6均选用nichicon公司的LS系列铝电

解电容器，参数为：2200pF／100VDC，尺寸DxL(mm)22x45，ESR值为0．3550，

频率为20kHz时的最大纹波电流为4．57A(rms)。高压侧直流分压电容C3、C4和

输出稳压电容Co均选用Rubycon公司的USR系列铝电解电容器，参数为：

330I．tF／450VDC，尺寸DxL(mm)30x45，ESR值为O．7640，频率为20kHz时的

最大纹波电流为2．22A(rms)。

5．1．4功率开关管选择

三半桥DC／DC变换器的低压侧和高压侧的开关管均选择使用MOSFET。由

于占空比D=50％，稳态时低压侧开关管上的电压应力是输入电源电压的两倍。

由于三半桥变换器的软开关特性，在开关瞬间引起的过电压较小。因此，标称

电压为40V的MOSFET就可以满足要求。考虑到额外的安全裕度，功率开关管

的漏极电压％。取为80V。

当两个输入级电路之间的移相角么，=0，并且两个输入电源提供的功率相

同，即Pl=P2=1000W时，根据式(3—12)有：

乞：鱼5旦呸j盟∥／n21，则在额定参数下对应的移相角为：办，：九，：o．184石=33。。
；r-／粥O／-arl3

由式(3-4)--．(‘3-6)可得能量传输电感的电流峰值为：

枷)=甏(叫，)一甏驴一意糍等“"么



枷)=甏--九，)一甏驴一老糍等一蒯
因此开关管S1、S2、s5、S6所承受的电流峰值均为：

Isl’2'5，6 peak=50A+61．3A--1
1 1．3A。仿真和分析显示，在电路启动时刻通过开关

管的电流峰值可能会超过200A，因此需要将低压侧的MOSFET并联以应对可

能的大电流冲击。由于电力MOSFET的通态电阻具有正温度系数，这一点对器

件并联时的均流有利。

另一个要注意的问题就是MOSFET的通态电阻，由于低压侧的电流很大，

导通损耗也就比较大。因此，所选择的MOSFET通态电阻应该尽可能小。此外，

在温度超过25*(2时，通态电阻会随着温度的升高而增加。

在本文的电路硬件设计中，低压侧开关管选用的MOSFET型号为

FQAl60N08，这是因为该器件具有开关速度快，通态电阻低，额定电流大以及

易于封装等特点。相关的参数如表5．1所示。

表5．1低压侧MOSFET的主要参数表

型号 ％ ID RDS@25。C 输入电容 I
FQAl 60N08 80V 160A 0．0070 7900pF l
由于变换器输出电压范围为350V到420V，高压侧开关管的标称电压值可

以取为500V。由于功率开关管S3、S4所承受的电流峰值为：

k础=‘，·(钨。)=‘-，(纠+如(磊，)以豢旃，：122蒯，122·6A／10。12．26A。
因此，高压侧的开关管的标称电流值可以取为20A。

本文硬件电路低压侧开关管选用的MOSFET型号为IRFP460，其相关的参

数如表5．2所示。

表5．2高压侧MOSFET的主要参数表

型号 ％ ID RDS@25"C 输入电容

IRFP460 500V 20A =O．270 3000pF

5．1．5 MOSFET驱动电路设计

由于DSP的PWM口输出功率小，输出不能直接驱动开关管，需要外加功

率放大驱动电路。本文硬件电路中的开关管S1．S6均采用HCPL一3120光耦隔

离驱动芯片驱动。如图5．3所示，来自DSP2407的六路PWM输出经电平转换

和信号放大后接光耦输入端，然后通过HCPL-3120输出高低电平分别为15V和

0V的PWM信号，驱动MOSFETS的开通和关断。驱动芯片需要外接+15V的

电源。



图5．3 HcPL一3120光耦隔离芯片驱动电路图

5．2变换器控制系统硬软件设计

5．2．1控制系统硬件设计

1．系统控制电路总体框图

模拟控制技术因动态响应快，较易观测和调试，无量化误差、价格低廉而被广

泛采用。数字控制技术因其成本和技术方面的考虑，主要用于电机驱动系统和高

级不间断电源UPS系统等。数字控制技术能显著降低控制系统的硬件设计，减少

分立元件数量，改善系统可靠性，降低系统硬件成本，同时数字电路不存在温漂

和参数漂移问题。另外采用数字控制技术可设计统一的硬件平台，适应不同变换

器控制系统，通过软件版本改变系统功能，灵活实现复杂的控制算法。随着微处理

器价格的降低和技术的成熟，数字控制技术在大功率、高性能、智能化变换器中

得到了广泛应用。

三半桥双向DC／DC变换器的整个控制系统，包含了电压和电流的采

样、移相PWM驱动信号发生、实时数据处理、检测控制运算等各种运算，

因此对核心处理器件的要求非常高。为了满足大运算量、高运算速度的要

求，本文采用了德州仪器(TI)公司生产的TMS320LF2407(A)芯片，其

控制算法通过软件编程实现使得系统升级方便，也便于用户根据各自的需

要灵活地选择不同的控制功能。另外，DSP也具有良好的与外界通讯功能，

能够很方便地实现与系统的其它部分通讯。

TMS320LF2407A DSP处理数据的能力很强，可以高速完成各项复杂

工作。TMS320LF2407A几乎所有的指令都可在25ns的单周期内完成，配

合其强大的指令运算功能，很容易实现各种控制算法及高速的实时采样，

为了改善系统的动态品质，并减小系统的静差，采用比例积分(PI)数字

控制器来实现对整个系统的电流闭环和电压外环控制。

三半桥DC／DC变换器的控制电路整体原理图如图5．4所示，控制电路

采用TMS320LF2407A中集成的16路ADC转换电路实现对输入电感电

流，以及输出直流侧电容电压的实时采样。其中检测量经过传感器后变成

了弱电信号，经过信号处理电路后变成DSP输入要求的O～3．3V信号，



在DSP中通过ADC模块转换为数字量以后，与给定量相比较，通过PI数字控

制器输出相应的控制量，通过调整定时器中周期寄存器和比较寄存器的值来设

定输出PWM波的周期和占空比，实现对超前、滞后臂之间PWM驱动波形

移相角的调节，并且DSP发出的驱动信号经电平转换电路进行电平转换

后，送到驱动芯片HCPL-3120形成最终的MOSFET驱动信号，驱动主电路

功率开关，从而达到闭环电压、电流输出的目的，得到所需的电压电流量。DSP

还实时监测蓄电池、超级电容器的端电压、电感电流以及输出负载电流等信号，

在故障发生时给出故障信号并从软件上置PWM为无效方式，硬件上立即

封锁MOSFET驱动，使双向DC／DC变换器停止工作，保护整个系统的安

全。

图5．4 三半桥DC／DC变换器系统控制电路总体框图
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2．采样电路设计

为了对系统进行控制，就需要对一些电气参数进行采样处理，这就需

要对采样电路进行设计。

(1)直流电压采样电路：直流侧电容电压的测量用于电压的过压保护以及

直流侧电压外环的闭环反馈，为了对直流电压进行测量，本系统采用了

LEM公司的LV-25P电压传感器，设计的调理电路如图5．5所示。

彳

图5．5 直流电压采样调理电路

(2)电流采样电路：电流的检测是用于电流环控制以及过流保护等。本系

统采用Tamura公司的电流传感器，型号为L03S050D15。在本系统中，

需要检测的电流有负载电流和电感电流，都是双向流动的，即电流大小有

正负之分，因此，经电流传感器检测到的信号也将在正负之间变化。但对

于TMS320LF2407A DSP而言，其A／D转换通道只能转换范围在0～3．3V

以内的电压信号。因此，为了准确地检测直流电流，并且实现检测值随待

检电流在O～3．3V范围内线性变化，采用如图5．6所示的采样调理电路。

= 7

图5．6电流采样调理电路

5．2．2控制系统软件设计

系统软件设计主要是对控制算法的数字实现，实验系统是在固定开关

频率的情况下，通过控制移相角的方式来调节输出功率，并且通过电流内

环和电压外环来控制电感电流和电容电压，因此在软件中设置定时中断来

产生移相PWM信号，并且进行电压和电流的采样和计算。系统软件主要

分成两大部分：主程序模块和PWM定时中断服务程序模块。主程序主要

完成对DSP芯片的初始化，以及片内外设控制寄存器的初始化和特殊变

量的初始化等；PWM定时中断服务程序主要完成输入电感电流和输出电
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容电压信号的AD采样，移相PWM波形的生成，电流内环和电压外环调

节算法以及各种系统保护等。

1．主程序设计

主程序主要完成系统运行前的一些初始化与准备工作，主程序的功能

包括DSP核心控制器的初始化，变量初始化，通用I／O口的初始化，事

务管理器A的初始化等，主程序流程框图如图5．7所示。

主程序开始

DSP核心控制器

初始化

变量初始化

全局开中断

No／等待＼
弋弋墼

I YES

定时器下溢中断

服务程序

返回

图5．7 主程序流程框图

2．中断服务程序设计

三半桥变换器系统软件设计的重要部分是定时器下溢中断服务程序

的设计，因为电压电流信号的采样、移相调制信号的发生、PI控制器的

计算，以及出现故障时的保护都是在中断服务程序中完成的。程序的编写

主要注意以下几个方面：进入中断服务程序要保护现场以避免数据丢失；

由于移相PWM方波信号的频率为20kHz，因此每次响应中断的时间只有

50微秒，软件的编写要求十分讲求效率。定时器下溢中断服务程序流程

框图如图5．8所示。

3．基于DSP的直接移相脉冲生成方法

本文所讨论的三半桥DC／DC变换器是采用移相控制，传送功率的方

向和大小都是有变压器两侧方波电压之间的移相角来决定。移相驱动波形

的产生有模拟方式和数字方式两种。文献[87][88]中提出利用专用的模拟控制

器，例如UCC3875和UCC3895来产生移相波形，模拟方式虽然成本较低但调

试较麻烦，且硬件电路不具备通用性，基于DSP的数字控制与传统的模拟控制

相比较，在可靠性，灵活性和适用性上具有更大的优势，因此在复杂的、高性

能的控制中，数字方式得到了更为广泛的应用。
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定时器下溢中断
服务程序开始

ST0，STl，ACC，PREG，

TREG

清中断标志

定时器下溢中
断服务程序

返回

现场恢复
STO，ST 1，ACC，PREG，

TREG

仰礞初始I 旧一调制化 l I⋯1⋯⋯“⋯“”。

UI黼L2 J峰(直流侧电容电压I l得到移相角调
。，电感电流ILl、 I I制信号廿1etal
，负载电流I】oad等I +

过压过流

护

电压外环PI

调节

电感电流ILl
内环PI调节

得到移相角调

制信号theta2

电感电流IL2
内环PI调节

获得电流内环指

令信号Jr胡，I艘。

图5．8定时器下溢中断服务程序流程框图

由于现有的TMS320LF2407A DSP芯片中没有移相控制器，不具备直接生

成移相PWM驱动信号的功能，因而需要提出以软件为基础的移相调制方案，

以便于实现移相控制。

(1)数字移相PWM的DSP实现

TMS320LF2407A DSP中的事件管理器设计了使用定时器周期寄存器的周

期值和比较器的比较值来实现产生PWM波的方法。周期值用于产生PWM波

的频率(或周期)，比较值主要用于产生PWM波的脉宽。根据使用比较器的不同，

有两种产生PWM波的方法：一种是使用定时器比较寄存器；另一种是使用比

较单元，其中后者可以在PWMI～PWM6引脚上输出6个带有死区的PWM控制

信号【89】。本文中的系统就是通过使用比较单元来产生PWM波。

由于比较单元中的比较寄存器CMPRx(X=1，2，3)是带有影子寄存器的。

在一个周期中的任一时刻一个新的值都可以写到这个影子寄存器中去，当

COMCONA寄存器所规定的某一个特定定时器事件发生时，影子寄存器的内容

被加载到工作的比较寄存器上，从而改变下一个周期的PWM脉冲宽度。应用

这个原理，可以通过在每半个定时器周期内，根据移相角值(PSl，PS2)来调整

比较寄存器的比较值，从而实现移相驱动信号，该方法的原理图如图5．9所示。
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P、VMl

Timerl Half-PS2

图5．9 基于DSP的直接移相脉冲生成方法示意图

从移相的基本原理来看，是滞后臂相对于超前臂之间的驱动的一个周期性

延时，其延时角即为移相角。从图中可以看出，定时器1的计数方式为连续增／

减模式。比较寄存器CMPR2的比较值为定时器1周期值的一半并保持不变，

从而使输出的PWM3、PWM4为占空比为0．5的方波信号，作为参考信号用来

驱动开关管S3、S4，在计数器T1CNT=0时，使CMPRl、CMPR3的比较值为

丁1尸：尺／2一朋r fx=l，21，而在T1CNT=T1PR时分别更新CMPRl和CMPR3的
比较值，使其等于T1PR／2+邢r(X=1，2)，这一过程可以在定时器1下溢中断
中完成，比较单元1和3所生成的PWMl，2和PWM5，6方波分别用作开关管S1、

S2和S5、S6的驱动信号，它们相对于参考信号有一段超前时间，超前时间所

对应的计数器值就是移相角邢矿(x=1，21，它们是根据电压和电流的采样信号，
在软件程序中通过PI数字控制器计算得到，在每个采样周期中都要作出更新和

调整。

(2)数字移相PWM程序流程图

基于DSP的移相PWM调制程序流程图如图5．10所示。实验证明：这

种移相脉冲生成方法只需用到DSP的一个事件管理器A，无需外加硬件

来进一步合成脉冲，同时可以利用死区设置寄存器可编程地直接设置同桥

臂开关管驱动信号的死区，因此非常灵活方便，简单可靠。

本文中2407A DSP的晶振为40MHz有源晶振，单指令周期最短为

25ns。由于三半桥DC／DC变换器开关频率为20kHz，对应的定时器T1周
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图5．10移相PWM调制程序流程图

期寄存器值为250，最大移相角为900，对应的数据延迟量为125，则移

相精度为：丸抽=90。／125=O．72。，满足工程上的需要。

另一方面由于移相精度与计数器计数周期成反比，因此可选用速度更

快的DSP来提高移相控制精度。

5．3 实验结果 ’

为了验证所搭建的三半桥双向DC／DC变换器硬件电路平台在正向

(Boost)和反向(Buck)两种模式下能否稳定工作，以及低压侧和高压侧的开

关管能否实现零电压开通和关断，分别进行了相应的实验验证，实验波形

采用Tektronix公司的TPS 2014型四通道数字示波器测量得到。

图5．1 1和5．12均为三半桥DC／DC变换器在正向(Boost)模式下的稳态

工作实验波形，在该模式中，蓄电池和超级电容器均处在放电阶段，通过

变换器向高压侧负载供电，巧，：、咋铂相位超前于巧34，其中在图5．11中，

圪l=v,n2=8V，磊3=O．207r，九3=O．08万，输出电压‰=160V，负载电阻
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(a)低压侧和高压侧开关管的驱动电压波形 (a)低压侧和高压侧开关管的驱动电压波形
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(b)变压器两侧的绕组电压波形 (b)变压器两侧电压波形

(c)变压器漏感电流波形

图5．1l 三半桥DC／DC变换器在正向

(c)变压器漏感电流波形

图5．12 三半桥DC／DC变换器在正向

Boost模式下，办3=0．20n"，九3=0．08，r Boost模式-F"，蚜3=九3=0．20zr时的稳态

时的稳态工作实验波形 工作实验波形

Ro=1250，由于萌，=稿，一苁，=0．12万，蓄电池在通过放电给负载供电的同时，

也在给超级电容器充电。在图5．12中，圪。=6．5V，圪2=5V，破，=九3=0．20n"，

输出电压圪盯=125V，Ro--1000，破，=0，蓄电池与超级电容器之间没有能

量传递。图5．13中显示了当破，=0．20n"，丸=O．087r时，蓄电池和超级电容

器放电电流Idl、Id2的波形。
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图5．13办3---0．20万，九3=O．08n ，蓄电池和超级电容器放电电流Idl、Id2的波形
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(b)变压器两侧的绕组电压波形

(c)变压器漏感电流波形

图5．14 三半桥DC／DC变换器在正向
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(b)变压器两侧的绕组电压波形

(c)变压器漏感电流波形

图5．15 三半桥DC／DC变换器在正向

Boost模式下，噍1--0．16nr，缟5=o．10st时Boost模式T，缟l=0．20re，九5=0．24n

的稳态工作实验波形
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图5．14和5．15均为三半桥DC／DC变换器在反向(Buck)模式下的稳态

工作实验波形，在该模式中，蓄电池和超级电容器均处在充电阶段，K。：、

哆56相位滞后于134，其中在图5．14中，高压侧圪。=200V，九l=o．16n"，

如5=O．10zr，Rbl=Rb2=0．50，此时％l=10．5V，％2=9．2矿。在图5．15中，

圪4=150V，死l
2
0．20rr，唬5=0．24万，Rbl=0．50，Rb22lO，圪l=6．5V，

圪2=7．2V。

图5．16(a)、(b)中分别显示了三半桥DC／DC变换器在正向Boost模式

下，当破，=0．20：r，欢，=0．08：r时，低压侧和高压侧开关管Sl、S3的驱动信

号波形名。、％，，和漏源电压波形吃。、吃，。从图中可以看出，当Sl、
S3的驱动信号由0V变到15V驱动开关管导通时，开关管的漏源电压已经

降为O，Sl、S3实现了零电压导通；而当Sl、S3的驱动信号由1 5V变到

0V使开关管关断时，开关管两端电压也是为0，SI、S3均实现了软关断。

．兰
勺
≥
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图5．16(a)低压侧开关管Sl的漏源电压波

形和驱动信号波形
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(b)高压侧开关管s3的漏源电压波形和

驱动信号波形

本章通过进行三半桥DC／DC变换器硬件电路设计和电力电子器件选择，研

制出以TMS320LF2407A型DSP芯片为控制内核，功率为2kW的数字移相控

制三半桥DC／DC变换器实验平台，在对变换器控制系统进行硬件和软件设计的

基础上，对变换器硬件平台在正向Boost和反向Buck两种模式下的工况进行了

实验研究。实验结果验证了前面章节所做的理论分析，也表明基于DSP的数字

移相控制方案是完全可行的。



第六章总结与展望

6．1全文总结

本文以新型的多端口双向DC／DC变换器为研究对象。以蓄电池．超级电容器

混合储能技术的应用为背景，介绍了多端口DC／DC变换器的拓扑连接分类，构

成方法和研究现状，进而引出全文要研究的对象：三端口三半桥(THB)隔离式双

向DC／DC变换器。本论文主要做了以下几个方面的工作：

(1)对国内外迄今为止所提出的各种多端口DC／DC变换器拓扑进行了简要

回顾和分类介绍，并且针对多端口变换器在混合储能系统的应用问题，在对这

些变换器的优缺点进行综合比较的基础上，选择使用三半桥(THB)DC／DC变换

器来作为蓄电池一超级电容器混合储能的接口电路，并且将该变换器拓扑作为本

文的研究对象。

(2)结合三半桥(THB)DC／DC变换器在燃料电池电动汽车能量管理系统中

的应用问题，从正向(Boost)和反向(Buck)两种模式对该变换器的工作原理、换

流过程和软开关条件进行了系统的理论分析；通过数学表达式介绍了该变换器

的输出特性；分析了移相角磊，、识，对变换器软开关范围的影响；最后通过仿真

验证了三半桥DC／DC变换器在两种模式下的的稳态工况和零电压开关(zvs)特

性。

(3)在三半桥DC／DC变换器一个开关周期六种模态简化等效电路的基础上，

通过引入高低压侧开关管的开关函数建立该变换器的简化、降阶型状态空间平

均数学模型和线性小信号模型，并且以该小信号模型为基础，构建了变换器的

双闭环系统控制结构，推导出以电感电流和电容电压为对象的控制．输出传递函

数。通过波特图进行电流内环和电压外环控制系统的设计和优化。由于电流内

环系统两个输入端之间存在相互干扰，文中通过在电流环中插入解耦网络以实

现对两个输入电感电流的独立控制。Matlab／simulink仿真结果表明，通过本文

的补偿网络和解耦网络设计，电流内环和电压外环系统具有较好的动态性能和

稳态精度，电流内环两个输入端之间的干扰和耦合问题也得到有效地解决。文

中还通过所设计的变换器开关调节系统，对电动汽车能量管理系统在三种模式

下的工作状况进行仿真模拟，结果表明，系统能够根据负载功率的变化情况，

在三种模式间自动切换和平稳过渡，稳定性良好。

(4)进行三半桥DC／DC变换器硬件电路和数字控制系统设计，研制出以

TMS320LF2407A型DSP芯片为控制内核，功率为2kW的三半桥DC／DC变换

器实验样机，提出基于DSP软件编程的数字移相调制方法，在此基础上对样机

进行了实验验证，实验结果证明了主电路在各种模式下都具有良好的稳态工作

特性，功率开关管能够实现ZVS，也表明基于DSP的数字移相控制方案是完全

可行的。



6．2进一步展望

由于时间紧迫，加之作者水平有限，还有一些问题需要进一步地研究和解

决。

(1)本文在三半桥DC／DC变换器开关调节系统的设计和优化方面虽然做了

不少研究和探讨，但都只是在理论和仿真层面的工作，文中电流内环、电压外

环中的补偿环节和解耦网络的设计效果，还需要结合数字控制，在实际电路硬

件平台上加以实现和验证；

(2)文中在针对三半桥变换器在蓄电池．超级电容器混合储能系统和燃料电

池能量管理系统中的应用问题，进行控制系统设计和稳态分析的过程中，都是

将两个输入电源看作是恒定的电压源。事实上，各种储能元件，特别是超级电

容器的充放电过程中，其端电压是根据自身储存能量的状况而不断变化的。由

于没有对燃料电池、蓄电池和超级电容器电路模型进行系统分析，也没有考虑

到各种储能元件的V-I充放电特性，文中对于电动汽车能量管理系统的分析是

一种简化的情况。在实际应用中，还应该通过综合考虑蓄电池、超级电容器的

荷电状态(SOC)、系统总体效率和负载需求，合理设定变换器电流内环的给定参

考值o，：、厶钻，并且根据主电源燃料电池的工作状况，对系统工作模式和控
制策略进行更为深入的研究和探讨；

(3)为了实现多端口DC／DC变换器的高功率密度，降低体积和重量，一种重

要途径就是提高变换器的开关频率。本文中三半桥DC／DC变换器硬件电路的开

关频率为20kHz，由于采用TMS320LF2407A型DSP芯片为控制内核，开关频

率受到数字移相控制精度的限制，如果采用计数速度更快和PWM输出精度更

高的DSP芯片(例如：TMS320LF2808型DSP)，就可以将变换器的开关频率提

高到100kHz；

(4)目前国内外对于多端口DC／DC变换器的研究还只集中在三端口变换器

的层面。由于单独的光伏或风力发电就会因为自然条件的变化而不能持续、稳

定地输出电能，混合可再生能源发电系统在近年来引起了广泛关注。通过将MCI

型多端口DC／DC变换器拓展为四端口变换器，如图2．11所示，可以将风力发

电、光伏发电系统，储能装置与负载有效结合起来，实现风力与光伏发电的优

势互补，同时更好地发挥储能元件的作用，提高供电的可靠性，具有很好的应

用前景。
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附录二三半桥双向DC／DC变换器的状态空间平均模型

Matlab／simulink仿真框图



附录三实验平台

TMS320LF2407 DSP核心控制板和转接扳

半桥(THB)双向DC／DC变换器丰电路PCB板



2kW二半桥仃HB)职向DC／DC变换器实验平台

kW硬半桥fDHB)职向DC／DC变换器实验平台
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