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一种基于两电感变换器的高压侧移相调制策略
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摘 要：针对电流型两电感变换器存在的高电压尖峰和硬开关问题，以电流型两电感双向直流/直流（direct
current/direct current，DC/DC）变换器为基础提出一种高压侧移相的调制策略，使其更适合应用于燃料电池汽车

中。该调制策略采用定频PWM控制，在全负载范围内可实现低压侧开关管的自然换流和零电流开关（zero current
switch，ZCS）关断，进而抑制关断电压尖峰；通过调节低压侧开关管占空比，可调节变换器功率和增益；通过调节高

压侧移相角，可调节电流峰值，控制漏电感电流有效值，从而降低电路整体导通损耗，提升变换器效率。该文首先

介绍电路的升压和降压模式的工作原理，然后分析占空比和移相角对电流有效值的影响，最后建立一台 400 W
的样机，对所提调制策略进行实验验证。
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0 引 言

在燃料电池汽车应用中，需要辅助储能设备

（蓄电池或超级电容）为燃料电池的冷启动提供高

压，并且能够吸收制动回馈的能量［1，2］，这就需要在

储能设备和高压母线之间加入一种具有高增益特

性的双向接口。相比于电压型变换器，电流型变换

器可以减小电流纹波，提升蓄电池的寿命，获得更

好的性能［1］。因此，需要一种具有高电压增益的电

流型双向 DC/DC 变换器。

电流型两电感双向 DC/DC 变换器的结构简单，

具有低压侧电流纹波小、开关导通损耗低、变压器利

用率高、高电压增益等特性，适合于低压大电流的应

用场合。但是电流型两电感双向 DC/DC 变换器也存

在缺点。在升压模式时，由于变压器存在漏感，低压

侧开关管关断时刻会产生严重的电压尖峰，这样就必

须提升设备的电压等级以保证电路可靠性。

为了能使变换器更好地适应低压大电流应

用，国内外学者针对升压模式提出一系列改进拓

扑和控制方案。文献［3~6］提出在低压侧加入有

源钳位电路，虽然该方案能够很好地抑制关断电

压尖峰，在非轻载情况下可实现各开关管的 ZVS，
但流过变压器原边的电流峰值过大，会引起较大的

导通损耗［2］，不利于效率提升；文献［7］加入有源钳

位电路，同时在变压器副边并联了一个电感，实现

了全功率范围的 ZVS，但仍未解决电流峰值过大的

问题；文献［8］加入有源钳位电路，使用两个变压器

代替两个直流电感来向高压侧传递能量，虽然可一

定程度上提高电压增益，但增加了电路的复杂性；文

献［9~12］引入变频谐振控制，利用变压器的漏电感

和低压侧开关管的并联电容谐振，实现了各开关管

的全程 ZVS，但低压侧开关管的耐压问题仍旧存在，

同时也增加了磁性元件的设计难度；文献［13］将两

个电感桥臂中点分别通过一个开关管或二极管连接

到高压侧，虽然解决了电压尖峰问题，但失去了电路

的隔离功能，且增加了控制和电路的复杂性。

文献［2，14，15］提出一种基于高压侧调制的自

然钳位软开关策略，通过延长高压侧开关的导通时

间，使这段导通时间内漏电感受到高压侧电压的钳

位，漏电感电流线性变化，将流过低压侧开关的电

流转移到变压器上，实现低压侧开关管的自然换流

和 ZCS 关断，抑制关断电压尖峰。同时，可通过改

变低压侧开关管的占空比控制功率的大小和流
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向。但该控制方法在轻载工作时，漏电感电流会有

很大的电流尖峰，进而在低压侧开关管环流时引起

开关管电流尖峰，大大增加了轻载下的电流有效

值，增加了电路的导通损耗，降低了轻载效率。

在文献［2］的基础上，本文提出一种高压侧移

相的调制策略，可继承上述调制策略的低压侧开关

管自然换流、ZCS 关断和抑制关断电压尖峰的优势；

同时通过调节高压侧桥臂之间的移相角 d′，可减小

漏电感电流尖峰，降低轻载时电路整体的电流有效

值，减小电路的导通损耗，提高轻载效率；通过改变

低压侧开关管的占空比控制功率的大小和流向。

1 工作原理

下文中，正体下标 L 和 H 代表低压侧和高压

侧，斜体 L 代表电感。图 1 所示为电流型两电感双

向 DC/DC 变换器电路拓扑。图中，n 为变压器低压

侧和高压侧的匝数比。电感 L1 和电感 L2 为低压侧

的滤波电感。电感 L1 和开关管 SL1构成低压侧一个

桥臂，桥臂中点与变压器原边一端间通过漏电感 Lr

连接，电感 L2 和开关管 SL2构成低压侧另一个桥臂，

桥臂中点直接连接到变压器原边另一端。变压器

副边与一个全桥电路相连。本文针对该电路提出

一种高压侧移相的调制策略。该调制策略采用定

频 PWM 控制，通过调节高压侧的移相角 d′，可减

小漏电感电流尖峰，通过改变低压侧开关管的占空

比控制功率的大小和流向。
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图1 电流型两电感双向DC/DC变换器电路图

Fig. 1 Topology of current-fed two-inductor
bi-directional DC/DC converter

在分析工作原理前，需要做如下假设：

1）假设电感 L1 和 L2 无穷大，对应的电感电流

分别为 iL1 和 iL2，均为恒值，用 IL1 和 IL2 表示，且

IL1 = IL2 = IL /2 ，IL 为低压侧电流；

2）假设变压器励磁电感无穷大；

3）假设所有器件为理想器件；

4）Lr 为变压器漏电感或包含漏电感和串联电

感的总电感，电流用 iLr 表示。

下面分别对升压模式和降压模式进行分析。

1.1 升压模式

当变换器工作在升压模式时，调制策略如图 2
所示。图中，ugs 为驱动信号，Ipeak 为电感 Lr 可达到

的最大电流值，Ip 为加入高压侧移相后的最大电

流，vAB、vCD 分别为图 1 所示电路中 AB 和 CD 电

压，VL1、VL2 分别为低压侧开关电压，GSL1、GSL2 分别

为低压侧开关管的驱动，GSH1~GSH4 分别为高压侧开

关管的驱动。SL1 与 SL2 占空比均为 D ，且 D > 0.5 ，

相位相差为 180°；SH1 和 SH2 互补，占空比均为 0.5；
SH3 和 SH4 互补，占空比均为 0.5；以 SL1 的关断时刻

为相位零角度，SH1 滞后 2πd′角度，SH4，超前 2πd′
角度；同理，以 SL2 的关断时刻为相位零角度，SH2 滞

后 2πd′角度，SH3 超前 2πd′角度；［t2，t4］与［t4，t6］两

段时间占空比均为 d，［t3，t4］与［t4，t5］两段时间占空

比均为 d′。
变换器在一个开关周期内有 14 个开关阶段，

［t0，t7］为半个开关周期内的 7 个开关阶段，各阶段

的等效电路如图 3 所示。

1）阶段 1（t0~t1），对应于图 3a：在 t0 时刻之前，

SL1已导通，在 t0时刻，SL2导通。这一段时间内，电感

L1和 L2分别通过 SL1和 SL2充电续流，SH2和 SH3导通，

漏电感 Lr 的电压被钳位至 VH/n ，iLr 线性上升。同

时，开关 SL1 的电流 iSL1 由输入电流 IL 线性下降，iSL2

由零线性上升。当 iLr 线性下降至零时，该阶段结

束。此时，iSL1 下降至 IL /2 ，开关 SL2的电流 iSL2 上升

至 IL /2 。该阶段电流 iLr 和 AB 间的电压 vAB 的表达

式为：

ì
í
î

ï

ï

iLr(t) = VH
Lrn

(t - t0)
vAB(t) = 0

（1）

2）阶段 2（t1~t2），对应于图 3b：在该状态内，各

开关管的开关状态和上一阶段相比不变。因此，电

感 L1和 L2继续充电续流，iLr线性上升，iSL1线性下降，

iLS2线性上升。当 iLr上升至 IL/2 时，该阶段结束。此

时，iSL1下降至零，iSL2上升至 IL。该阶段电流 iLr和 AB
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间的电压 vAB 的表达式与阶段 1 相同。
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图2 升压模式主要工作波形

Fig. 2 Key waveforms of boost mode

3）阶段 3（t2~t3），对应于图 3c：该阶段各开关管

开关状态和上一阶段相比不变。因此，电感 L1和 L2

继续充电续流，iLr 线性上升，iSL1 线性下降并极性翻

转，iSL2 线性上升。当 iLr 上升至 Ip 时，SH3 关断，该阶

段结束。此时，iSL1 下降至（ Ip - IL /2 ），iSL2 上升至

（ Ip + IL /2 ）。该阶段电流 iLr 和 AB 间的电压 vAB 的

表达式与阶段 1 相同。

4）阶段 4（t3~t4），对应于图 3d：在 t3时刻，SH4开

通。这一段时间内，电感 L1 和 L2 分别通过 SL1和 SL2

续流，SH2 和 SH4 导通，电感 Lr 的电压被输出电压钳

位至零，iLr 保持不变。同时，iSL1 和 iSL2 也分别保持

（ Ip - IL /2 ）和（ Ip + IL /2 ）不变。t3时刻与 t4时刻时间

差为 d′Ts（ Ts 为开关周期），这也是高压侧桥内的移

相角。该阶段，AB 间的电压 vAB 的表达式与阶段 1

相同，电流 iLr 的表达式为：

{iLr(t) = IpvAB(t) = 0 （2）
5）阶段 5（t4~t5），对应于图 3e：在时刻 t4，SL1 的

驱动信号降为零。由于仍有电流流过 SL1的反并联

二极管，因此 SL1 的 Vds 电压仍旧为零。这一段时间

内，电感 L1和 L2分别通过 SL1和 SL2续流，SH2和 SH4导

通，漏电感 Lr 的电压被钳位至零，iLr 保持不变。同

时，iSL1 和 iSL2 也分别保持（ Ip - IL /2 ）和（ Ip + IL /2 ）不

变。当 SH2 关断时，该阶段结束。该阶段，AB 间的

电压 vAB 的表达式与阶段 1 相同，电流 iLr 的表达式

与阶段 4 相同。

6）阶段 6（t5~t6），对应于图 3f：在 t5 时刻，SH1 开

通。这一段时间内，SL1仍旧流过反向电流，SL1的 Vds1

电压仍旧为零（Vds1为 DS 电压），电感 L1和 L2分别通

过 SL1和 SL2充电续流，SH1和 SH4导通，电感 Lr的电压

被钳位至 - VH/n ，iLr 由 Ip 线性下降至 IL/2，iSL1 由
（ Ip - IL /2 ）线性上升至零，iSL2由（ Ip + IL /2 ）线性下降

至 IL。该阶段，AB 间的电压 vAB 的表达式与阶段 1
相同，电流 iLr 的表达式为

ì
í
î

ï

ï

iLr(t) = Ip - VH
Lrn

(t - t5)
vAB(t) = 0

（3）

7）阶段 7（t6~t7），对应于图 3g：在时刻 t6，iSL1 的

电流到零，SL1 的 Vds 电压开始上升，并达到 VH/n ，实

现了 SL1 的 ZCS 关断。在这段时间内，漏电感 Lr 与

电感 L1电流一致，电感 L1储存的电能通过变压器传

递到高压侧。该阶段电流 iLr和 AB 间电压 vAB 的表

达式为：

ì

í

î

ïï
ïï

iLr(t) = IL2
vAB(t) = VH

n

（4）

在 t7时刻，SL1开通，变换器进入下半个周期，其

工作原理与上半个周期相同。
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a. 阶段1
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g. 阶段7
图3 升压模式下各阶段的等效电路

Fig. 3 Equivalent circuits of different stages under boost mode

1.2 降压模式

降压模式的工作情况和升压模式相似，在此不

再赘述。图 4 给出了降压模式的调制策略。
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t0t1 t2 t3t4t5t6 t7

vAB t
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vCD t

VH

GSL1

GSH2
GSH3

GSH2

图4 降压模式主要工作波形

Fig. 4 Key waveforms of buck mode

2 占空比分析

当电路工作于升压模式时，在［t4，t6］时间段内，

虽然已经 SL1 的驱动信号已经为零，SL1 的反并联二

极管仍旧导通，并且在［t5，t6］时间段内，电流逐渐减

小至零，从而实现开关管的 ZCS 关断。同时，该调

制策略实际上增加了占空比，使电路可以获得更高

的电压增益。

［t0，t2］时间段占空比 D02 可通过式（1）推导

得到：

D02 = n∙IL∙Lr∙fs
VH

（5）
则增加的占空比 d 可以表示为：

d =D - 0.5 -D02 =D - 0.5 - n∙P∙Lr∙fs
VL∙VH

（6）
式中，P ——传输功率；fs ——开关频率。



又根据 Boost 电路的增益特性，高压侧电压和

低压侧电压的增益 k 与占空比有如下关系：

k = VH
n∙VL

= 11 -D - d （7）
联立式（6）和式（7）可得：

DBoost = 0.75 - n∙VL2VH
+ n∙P∙Lr∙fs2∙VL∙VH

（8）
类似地，可以推导出降压模式时的占空比为：

DBuck = 0.75 - n∙VL2VH
- n∙P∙Lr∙fs2∙VL∙VH

（9）
式中，DBoost 、DBuck ——升压和降压模式低压侧开关

管的占空比。

比较式（8）和式（9），升压模式下，随着功率的

增大，占空比逐渐增大，降压模式下，随着功率的增

大，占空比逐渐减小；而且，2 种工作模式的占空比

是关于 0.75 - nVL /(2VH) 对称的，通过控制占空比，可

以实现 2 种工作模式的平滑切换，表明了 2 种模式

具有高度的对称性。

通过式（8）、式（9），可推导出功率的表达式：

PBoost =(n∙VL2VH
+DBoost - 0.75)2∙VL∙VH

n∙Lr∙fs （10）
PBuck =(0.75 - n∙VL2VH

-DBuck) 2∙VL∙VH
n∙Lr∙fs （11）

式中，PBoost 、PBuck ——升压和降压模式的功率。

占空比公式和功率公式中无与移相角相关的

项，说明占空比和功率不受移相角的影响。

3 移相角与电流有效值分析

由于升压模式和降压模式有很高的对称性，因

此以升压模式为例进行电流有效值分析。

文献［2］中的调制策略对应于高压侧移相角 d′
为零的情况，此时，电感电流波形如图中虚线所

示。这种情况下，电感电流会达到最大值 Ipeak ，为：

Ipeak = VH4n∙Lr∙fs -
VL2Lr∙fs （12）

通过式（12）可发现，当电路参数固定时，漏电

感电流最大值只与低压侧和高压侧电压有关，和功

率没有关系。当电路工作于轻载状况时，漏电感电

流最大值是构成电流有效值的主要成分。因此，减

小轻载时电流的最大值能够有效降低电感电流的

有效值，降低轻载的导通损耗，提升轻载状况下的

效率。

在升压模式中，图 2 所对应的调制策略中加

入了高压侧全桥电路桥内移相，即 SH1 和 SH2 的桥

臂与 SH3 和 SH4 的桥臂之间加入移相，可有效减小

电流最大值，降低由过高电流最大值带来的导通

损耗。

以上分析只是针对于漏电感电流，低压侧开关

管电流为漏电感电流与 Boost 电感电流的和或差。

所以减小漏电感电流的有效值对开关管的电流有

效值也有显著的优化效果，在此不再进行分析。

如图 2 所示，高压侧移相角 d′的范围为（0，d ），

由式（6）和式（8）可得到：

d = 0.25 - 12k - n∙P∙Lr∙fs2VL∙VH
（13）

可看出，d 的取值主要受到功率和增益 k 的影

响。对电感电流求有效值，可以得到电感电流有效

值 I 2
Lrrms 的计算公式：

I 2
Lrrms = æ

è
ç

ö
ø
÷

VH
n∙Lr∙fs

2
⋅

é
ë

ù
û

16 (12 - 1
k
)3 + 12k∙(2D - 32 + 1

k
)2 - d′2(1 - 2

k
- 83d′)
（14）

为了便于分析和计算，对电路进行标幺化，基

准值如下：

ì

í

î

ïï
ïï

Pbase = V 2
L

Lr∙fs
Ibase = VL

k∙Lr∙fs
（15）

式中，Pbase ——功率基准值；Ibase ——电流基准值。

对式（10）、式（12）和式（14）进行标幺化得：

PBoost
* =(D - 0.75 + 12k )2k （16）
Ipeak

* = k2

4 - k2 （17）
I 2
Lrrms

* = é
ë
ê

ù
û
ú

16 (12 - 1
k
)3 + k4

2∙(2D - 32 + 1
k
)2 - d′2(1 - 2

k
- 83d′) k4

（18）
分别对 d′ =0 和 d′ = d 这 2 种情况，绘制电感电

流有效值平方的标幺值和功率的标幺值的关系曲

线，如图 5 所示。图 5 给出了 k=3，4，5 下，d′ = d

（实线）和 d′ =0（虚线）的漏电感电流有效值平方的

标幺值比较。
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Fig. 5 Curve of I*Lrrms
2 vs P*

由图 5 可看出，加入高压侧移相控制，可显著

降低轻载时的串联电感电流有效值；而随着增益 k

的减小，可显著减小全功率范围的电流有效值，同

时降低最大功率。

通过以上理论分析，说明应用高压侧移相调制

策略，可以控制漏电感电流峰值，显著减小轻载时

的漏电感电流有效值，从而为降低轻载时的导通损

耗、提高轻载效率提供了理论依据。

4 实验验证

变换器的实验参数如表 1 所示，高压侧开关管

SH1~SH4 采用 SPW20N60C3，低压侧开关管 SL1~SL2 采

用 IRFP4668PbF。
表1 变换器参数

Table 1 Parameters of the converter
参数

高压侧电压VH/V
低压侧电压VL/V
额定功率Po/W
Boost电感L1/mH

数值

400
24
400
200

参数

Boost电感L2/mH
串联电感Lr/mH
变压器变比n

开关频率 fs/kHz

数值

200
6.9
1∶5
40

图 6 所示为输出功率 400 W 时升压模式和降

压模式下 Boost 电感电流、两桥臂中点电压 vAB 、漏

电感电流 iLr 、低压侧开关管 SL1驱动信号 vgSL1 、电流

iSL1 和漏源电压 vgSL1 的波形。图 7a、图 7b 为输出功

率 200 W 时升压模式和降压模式下 Boost 电感电

流、两桥臂中点电压 vAB 、漏电感电流 iLr 。

由图 6 和图 7 可看出，实验结果与理论分析一

致。低压侧开关管在 2 个模式下均实现了 ZCS 关

断，关断电压尖峰得到有效抑制；同时，漏电感的电

流尖峰和开关管的电流尖峰均得到有效控制。

CH3:iL2 R1:iL1

CH4:vAB

CH2:iLr

 

a. 升压模式

CH1:vgSL1

CH3:iSL1

CH4:vSL1

 

b. 升压模式

CH3:iL2 R1:iL1

CH4:vAB

CH2:iLr

 

c. 降压模式

CH1:vgSL1

CH3:iSL1

CH4:vSL1

d. 降压模式

图6 400 W实验波形

Fig. 6 Waveforms of 400 W experiment
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CH1:vAB

CH2:iLr

 

a. 升压模式



CH3:iL2 R1:iL1

CH1:vAB

CH2:iLr

b. 降压模式

图7 200 W实验波形

Fig. 7 Waveforms of 200 W experiment

图 8 分别给出了升压模式和降压模式的效率

曲线。可看到，在升压和降压 2 种模式中，加入移

相控制，可提升电路的整体效率，尤其显著提高轻

载时的效率；与未加入移相控制相比，2 种模式效率

最高提升值分别为 9.6%和 15.8%，最高效率分别达

到 93.03%和 93.94%。
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b. 降压模式效率曲线

图8 效率曲线

Fig. 8 Curves of efficiency

由以上可知，低压侧开关管实现了自然换流和

ZCS 关断，达到抑制关断电压尖峰的目的；高压侧加

入移相控制后，减小了漏电感电流尖峰，减小了电

路的导通损耗，提升了电路的整体效率，验证了理

论分析的正确性。

5 结 论

本文针对电流型两电感双向 DC/DC 变换器，提

出一种高压侧移相的调制策略。该调制策略中，控

制占空比就可控制功率的大小和流向；合理控制高

压侧移相角，可达到减小漏电感尖峰电流，降低整

体的导通损耗，显著提高电路的整体效率的目的；

同时，该策略还可在全负载范围内实现低压侧开关

管的自然换流和 ZCS 关断，从而极大地抑制关断电

压尖峰。建立一台 400 W 的样机，给出实验波形和

效率曲线，验证了该调制策略可实现 ZCS 关断、提

升电路整体效率。
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A HIGH-VOLTAGE-SIDE PHASE-SHIFT MODULATION
STRATEGY BASED ON TWO-INDUCTOR CONVERTER

Sun Xiaofeng，Pan Yao，Shen Yanfeng，Zhao Wei，Zhu Yanping，Shen Hong
（Key Lab of Power Electronics for Energy Conservation and Motor Drive of Hebei Province，Yanshan University，Qinhuangdao 066004，China）

Abstract： In fuel cell vehicles applications，a bi- directional interface with high- voltage- gain characteristic between
auxiliary energy storage and high voltage bus is needed. Current- fed converter obtains much attention with its better
performance. Owing to current-fed two-inductor converter suffering high spike and hard switching，this paper proposes a
high-voltage-side phase-shift modulation strategy based on a current-fed two inductor bi-directiond DC/DC converter and
the strategy makes the converter more fit for fuel cell vehicles applications. The strategy operates under fixed frequency.

The MOSFETs of low-voltage-side can commutate naturally and implement ZCS turn-off so that the voltage spike can be
restrained. The power and voltage-gain of the converter are under the control of low-voltage-side duty cycle. While the
high- voltage- side phase shift angle can regulate the peak current and furthermore reduce the current RMS value and
improve the efficiency in light- load. First of all，operation principles under boost mode and buck mode are introduced.

Then how the phase angle affecting the current RMS value is analyzed in detail. Finally a 400 W prototype is built and
the feasibility is verified by experiment results.
Keywords：fuel cell vehicle；current-fed two-inductor bi-directional DC/DC converter；high-voltage-side phase shift；
ZCS turn-off


