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摘 要：双有源桥（DAB）变换器在使用传统调制策略时，轻载工况下的效率相比重载工况有较大的差距。为了使DAB变换

器在宽电压范围及全功率段内实现效率的优化，在传统调制策略的基础上提出了混合半频调制（HHFM）策略。在变换器稳

态运行时，以减小电流应力为优化目标，引入了半频调制（HFM）策略，分析对比了不同模式及不同工况下的电流应力大小，

在特定工况下选择合适的模式使电流应力减小，确定了在宽电压范围及全功率段内各种模式的分布范围。最后搭建了双有

源桥 DC-DC 试验平台，测得试验中混合半频调制策略下，DAB 变换器的电流应力相比传统 TPS 调制策略最大减小了

72.32%，同时在一定工况下效率最高可以提升2.5%，验证了混合半频调制策略在优化电流应力和效率方面的有效性，证明

了混合半频调制策略的高效性和可行性。
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多电飞机使用电能逐步代替传统飞机上的液压能、气能

和机械能等二次能源，简化了飞机的能源系统结构，优化了

飞机的能量利用效率，降低了燃油消耗和污染物排放，成为

提升飞机技术性能、支持绿色航空发展的主要途径。多电飞

机目前仍处于技术探索阶段，其发展方向具有很多特点，其

中，高压化和直流化是其电源系统发展的重要特征，因此，直

流变换器的技术发展十分重要[1]。多电飞机目前已经有一

些产品问世，如空客公司的 A380、波音公司的波音 787 和洛

克希德-马丁公司的 F-35。以 F-35 为例，其发电机输出侧将

360~800Hz 整流为 270V 直流，可通过变换器将电压转换为

部分传统航空电子设备需要的 28V 直流以及 115V 交流电。

电源装置的重量（质量）将直接影响机载系统性能，变换器的

传输效率需要尽可能地提高以减小损耗，从而减小散热器的

体积和重量[2-3]。在机载系统中，以国际著名模块电源公司

Vicor 为例，DC-DC 变换器的功率等级从几十瓦到几千瓦，

而变换器的最高工作效率高达 96%。因此，对于高效率 DC-

DC 变换器的研究具有重要意义。双有源桥（DAB）变换器具

有能量双向流动、功率密度高、易实现软开关等优势，在航空

直流电源系统中具有广泛的应用[4]。

单移相（SPS）[5]控制是 DAB 变换器最基本的控制方式，

通过调制两个全桥交流侧电压之间的移相比可以对 DAB 变

换器传输功率的大小和电流方向进行调整。但是，在电压转

换比偏离 1 的情况下，SPS 控制方式可实现软开关的功率范

围显著减小，且在轻载工况下尤为严重。为解   决 SPS 控制

方式的问题，拓展移相（EPS）[6]、双重移相（DPS）[7]、三重移相

（TPS）[8]等更多自由度的调制方式被提出。上述调制方式驱

动信号的占空比都为 50%，一个周期内前半段和后半段的电

压电流值大小相等、方向相反，均为对称占空比调制(SDM)。

为进一步提升 DAB 变换器的性能，新的非对称占空比调

制(ADM)[9-11]被提出，其驱动信号的占空比不再局限于 50%，
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具有更多的优化空间。其中，同一桥臂上驱动信号占空比为

75% 和 25% 的控制方式被称为半频调制(HFM)，可将电压峰

值变为原先全桥的一半。参考文献[12]利用上述特性提出了

非对称半频调制(AHFM)，主动控制变压器原副边的电压增

益，减小了电感电流的有效值和峰值。将本文提到的副边半

频调制和原边半频调制统称为 AHFM-DPS，双边半频调制称

为 AHFM-SPS，对传统调制策略与上述两种调制策略在传输

功率及各种损耗方面进行了对比分析。但其未对 AHFM 调

制进行最优移相比组合的求解，也未对比分析具体工况下各

种调制模式的性能和模式细化后最优模式的选取。

在引入半频调制后，结合传统 TPS 调制共有 4 种不同

的调制模式，为对 4 种调制模式的运行特性以及模式选取

进行更为细致的研究，本文在引入的非对称半频调制策略

的基础上，基于卡鲁什-库恩-塔克(KKT)条件，利用拉格朗

日乘子法(LMM)[13-15]计算出各种模式的最优移相比，以优

化电流应力。此外，对具体工况下不同调制模式的选取进

行划分，确定模式的边界条件，并对所有模式分析提出混合

半频调制(HHFM)策略，最后搭建了试验平台验证调制策略

的有效性。

1 半频调制及衍生模式特性的分析
如图 1 所示，DAB 变换器的拓扑结构主要包括两个 H

桥、一个高频变压器、一个等效电感以及两个输入输出滤波

电容器。其中，等效电感 Ls 包含了变压器的漏感和外部辅

助电感，主要用于传递能量。C1、C2 分别为输入、输出侧滤

波电容。V1、V2为输入、输出侧电压，变压器变比为 N∶1。Vp

和 Vs 为变压器原、副边 H 桥的输出电压，iL 为电感电流，箭

头方向为电流的参考方向，电压转换比 k =V1 NV2 。

半频调制是非对称占空比调制的一种，其同一桥臂上

开关驱动信号占空比分别为 75% 和 25%，驱动信号的频率

变为原本驱动信号的一半，且对角开关管间存在一个等于

半频调制开关周期 50% 的相移，而为了使交流测电压波形

前、后半段周期内形状大小相等、方向相反，需要在变压器

原、副边各引入隔直电容 Cb1和 Cb2。

在引入半频调制后，变换器的两个 H 桥可分别采用传统

对称占空比调制和半频调制两种调制方法，排列组合后可得

到 4 种不同的控制模式，根据半频调制所处位置的不同，4 种

模式分别为传统三移相调制、副边半频调制、原边半频调制和

双边半频调制。由于三移相调制为传统调制方法，其传输特

性已有大量文献分析，这里不过多赘述，因此将三种衍生调制

模式进行分析，其典型波形如图 2 ~图 4 所示。其中副边半频

调制中，原边 H 桥内移相比为 D1，原、副边之间外移相比为

D2；原边半频调制中，副边 H 桥内移相比为 D1，原、副边之间外

移相比为 D2；双边半频调制中，原、副边之间外移相比为 D2。

根据对典型波形的分析，分别对三种模式的传输特性

进行计算，包括标幺化传输功率和标幺化电流应力、模式定

义域以及实现软开关的必要条件。其中，各个特性的表达

式均取其标幺值，且在副边半频调制中引入新电压转换比

ks=2k=2V1 /NV2；原边半频调制中引入新电压转换比 kp= k 2=

V1 /2NV2 。

以副边半频调制的其中一种情况为例，即 D1<D2时，每

个时刻的电感电流表达式为

ì
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î
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ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

iL( )t =iL( )t0 +
NV2 /2

L ( )t-t0 t0~t1 

iL( )t =iL( )t1 +
V1+NV2 /2

L ( )t-t1 t1~t2  

iL( )t =iL( )t2 +
V1-NV2 /2

L ( )t-t2 t2~t3  

（1）

HB1

Vp

Vs

HB2

V1
C1

Cb1

S1

Cb2
C2

V2

S5

S6

S7

S8S2 S4

S3

iL Ls T

N:1

图 1　带隔直电容的 DAB 变换器拓扑

Fig.1　DAB converter topology with isolated capacitors
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由于副边半频控制下稳态电感电流具有半周期对称

性，分析可知，iL(t0 ) =-iL(t3 )，利用半周期对称性可以计算

出电感电流每个时刻的值为
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ï

ï

ï

iL( )t0 =
NV2 /2

4fL ( )ks D1 - ks + 1 - 2D2

iL( )t1 =
NV2 /2

4fL ( )ks D1 - ks + 1 + 2D1 - 2D2

iL( )t2 =
NV2 /2

4fL ( )2ks D2 - ks D1 - ks + 1

iL( )t3 =
NV2 /2

4fL ( )-ks D1 + ks - 1 + 2D2

（2）

由各个时刻电感电流表达式结合每个时间段内的电感

电流表达式计算得出传输功率的表达式为

P =
1

Ths
∫

0

Ths

V1iL(t )dt =

        
NV1V2

8fL (2D1 D2 -D2
1 - 2D2

2 -D1 + 2D2 )
（3）

为了便于计算，将传输功率进行标幺化可得

P = 2D1 D2 -D2
1 - 2D2

2 -D1 + 2D2 （4）

传输功率基准值为

PN =
NV1V2

8fL
（5）

由于电感电流最大值出现的时刻根据 ks的不同而不同，

电流应力会根据 ks的不同而分为两种情况，分别为 0<ks<1 和

ks>1，两种情况下峰值电流出现的时刻分别为 t2和 t1，不同情

况下电流应力的表达式分别为

D1
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t
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S4
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�V1

Vs
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�V2/2S5
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Vp V1

�V1
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V2/2
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iL

t
(a) D1<D2 (b) D1>D2

图 2　副边半频调制的典型波形

Fig.2　Typical waveforms for half-frequency modulation on the secondary side
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图 3　原边半频调制的典型波形

Fig.3　Typical waveforms for half-frequency modulation on the primary side

19



航空科学技术 Apr. 25 2025 Vol. 36 No.04

ì
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NV2

8fL ( )2ks D2 - ks D1 - ks + 1 0 < ks < 1 

NV2

8fL ( )ks - ks D1 + 2D2 - 1 ks > 1 
（6）

电感电流的基准值为

iLN =
NV2

8fL
（7）

则电流应力标幺值的表达式为

ì
í
î

2ks D2 - ks D1 - ks + 10 < ks < 1 

ks - ks D1 + 2D2 - 1ks > 1 
（8）

以此类推，利用相同的分析计算方法计算出三种调制

模式传输功率标幺值以及电流应力的标幺值见表 1~表 3。

2 混合半频调制策略的研究
2.1 稳态下各种模式移相比组合的计算

由上文计算出的变换器不同模式下的传输特性，得到

在特定的传输功率下可以有多种移相比组合，但是每种组

合对应的电流应力不同，本文以优化电流应力为目标，需要

找出使电流应力最小的移相比组合。传统三移相调制策略

采用参考文献[13]~[15]中的结合卡罗需•库恩•塔克（KKT）

条件利用拉格朗日乘数（LMM）方法计算使 DAB 变换器电

流应力最小的移相比组合，并由移相比组合得出相应的优

化路径。根据参考文献[16]，分析传统三移相调制的工作

模式，选取其中合适的模式进行优化路径的计算。利用拉

格朗日乘子法分别对降压、升压模式中全功率段的优化路

径进行计算，得出传统三移相调制在宽电压范围及全功率

段内的移相比组合和对应的电流应力。其中，D1 为原边 H

桥内移相比，D2为原副边桥间外移相比，D3为副边 H 桥内移

相比。

降压模式下，当 P*的范围为[0, 2(k-1)/k2]时，三个移相

比和电流应力分别为

D2
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�V2/2
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图 4　双边半频调制的典型波形

Fig.4　Typical waveforms for half-frequency modulation

on the both sides                                       

表1 副边半频调制的传输特性

Table 1 Transmission characteristics of half-frequency

modulation on the secondary side   

工作模式

传输功率

电流应力

传输功率范围

软开关必要条件

0≤D1<D2<1

2D1D2-D1
2-2D2

2-D1+2D2

2ksD2-ksD1-ks+1， 0<ks<1

ks-ksD1+2D2-1，ks>1

［0，0.5］

D2>（ksD1-ks+2D1+1）/2

D2>（ksD1+ks-1）/2ks

0≤D2<D1<1

D1
2-2D1D2-D1+2D2

max ｛ksD1-ks+1，

ks-ksD1+2D2-1｝

［0，0.25］

D1>（ks-1）/ks

D2<（-ksD1+ks+2D2-1）/2

表3 双边半频调制传输特性

Table 3 Transmission characteristics of half-frequency

modulation on the both sides          

工作模式

传输功率

电流应力

传输功率范围

软开关必要条件

0≤D2<1

D2-D2
2

2kD2-k+1， 0<k<1

k+2D2-1， k>1

［0，0.25］

D2>（1-k）/2， D2>（k-1）/2k

表2 原边半频调制的传输特性

Table 2 Transmission characteristics of half-frequency

modulation on the primary side      

工作模式

传输功率

电流应力

传输功率范围

软开关必要

条件

0≤D1+D2<1

D1+2D2-2D1D2-D1
2-2D2

2

2（2kpD1+2kpD2-kp+1-D1）， 0<kp<1

2（kp+D1+2D2-1）， kp>1

［0，0.5］

D2>（1-kp-D1）/2

D2>（kp+D1-1）/2

D1+D2>1

D1
2+2D1D2-3D1-2D2+2

2（kp+1-D1）

［0，0.25］

D1<kp+1

D2>（kp+D1）/2
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D1 = 1 -
P*

2 ( )1 - k

D2 =
( )k - 1 P*

2

D3 = 1 - k
P*

2 ( )1 - k

Ip = 2 2 ( )k - 1 P*

（9）

当 P*的范围为[2(k-1)/k2, 1]时，三个移相比和电流应力

分别为
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ïï
ï
ï

ï

ï

ï

ï
ïï
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ï

D1 = ( )k - 1
1 -P*

k 2 - 2k + 2

D2 =
( )k - 2

2
1 -P*

k 2 - 2k + 2
+

1
2

D3 = 0

Ip = 2k - 2 ( )1 -P* ( )2k 2 - 2k + 1

（10）

升压模式下，当 P*的范围为[0, 2k(k-1)]时，三个移相比

和电流应力分别为
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D1 = 1 -
P*

2k ( )1 - k

D2 = 0

D3 = 1 -
kP*

2 ( )1 - k

Ip = 2 2P*k ( )1 - k

（11）

当 P*的范围为[2k(k-1), 1]时，三个移相比和电流应力

分别为
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D1 = 0

D2 =
1
2
-

1
2

1 -P*

2k 2 - 2k + 1

D3 = ( )1 - k
1 -P*

2k 2 - 2k + 1

Ip = 2 - 2 ( )1 -P* ( )2k 2 - 2k + 1

（12）

利用相同的方法对其他模式进行移相比组合的计算。

以副边半频调制下的低功率段运行为例，此时移相比大小

关系为 0 ≤ D2 <D1 < 1，根据其传输功率及电流应力的标幺

值的表达式建立拉格朗日函数为

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

L ( )D1D2λ = 2D2 - ks D1 + ks - 1 +

                 λ ( )D2
1 - 2D1 D2 -D1 + 2D2 -P*

¶L
¶D1

= 0 
¶L
¶D2

= 0 
¶L
¶λ

= 0

(13)

计算可得该情况下电流应力最小的移相比组合为

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

D1 = 1 -
P*

ks - 1

D2 =
1
2
-

ks - 2
2

P*

ks - 1

（14）

以此类推至高功率段，计算得副边半频调制的移相比

组合及电流应力。

当 P*的范围为[0, (ks-1)/ks
2]时，两个移相比和电流应力

分别为

ì

í

î

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

D1 = 1 -
P*

ks - 1
            

D2 =
1
2
-

ks - 2
2

P*

ks - 1

Ip = 2 P*( )ks - 1             

（15）

当 P*的范围为[(ks-1)/ks
2, 0.5]时，当 ks>1 时，两个移相比

和电流应力分别为

ì

í

î

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

D1 = ( )ks - 1 ( )1 - 2P*

k 2
s - 2ks + 2

        

D2 =
1
2
+

ks - 2
2

( )1 - 2P*

k 2
s - 2ks + 2

   

Ip = ks - ( )1 - 2P* ( )k 2
s - 2ks + 2

（16）

当 0<ks<1 时，两个移相比和电流应力分别为

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

D1 = 0                          

D2 =
1
2
- 1 - 2P*

2

Ip = 1 - ks 1 - 2P*   

 （17）

计算原边半频调制低功率段的移相比组合时，利用

LMM 方法计算出的移相比组合为 D1=1，D2为任意数，此时

传输功率为 0，不符合实际应用的需求，需要重新选择优化

路径。首先，绘制出 D1 +D2 > 1 模式下传输功率与 D1 和 D2

的关系图像，如图 5 所示。

根据图 5 分析得出，为了使优化路径能够覆盖整个功

率段，路径必须经过点（D1，D2）=（0.5，0.5）以及传输功率为

零的点。而为了减小计算量，选取优化路径为直线。同时，

为了使电流应力尽可能减小，D1需要尽可能大一些，且为了

尽可能实现软开关，新优化路径需要尽可能位于定义域以

及 软 开 关 实 现 范 围 之 内 。 因 此 ，选 取 的 优 化 路 径 为

D2 = 0.5，此时 D1 = 1 - P* ，此时的优化路径在三维图像

中，如图 6 所示。此时电流应力为 Ip = 2 (kp + P* )。由此

总结出原边半频调制的移相比组合及电流应力。

21



航空科学技术 Apr. 25 2025 Vol. 36 No.04

当 P*的范围为[0, (kp-kp
2)/2kp

2-2kp+1]时，两个移相比和

电流应力分别为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

D1 = 1 - P*      

D2 = 0.5                 

Ip = 2 ( )kp + P*

(18)

当 P*的范围为[(kp-kp
2)/2kp

2-2kp+1, 0.5]时，当 kp>1 时，两

个移相比和电流应力分别为

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï

ïï
ï
ï

ï

D1 = 0                             

D2 =
1
2
- 1 - 2P*

2
  

Ip = 2 ( )kp - 1 - 2P*

(19)

当 0<kp<1 时，两个移相比和电流应力分别为

ì

í

î

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï
ï

ï

ï

ï

D1 = ( )1 - kp

1 - 2P*

2k 2
p - 2kp + 1

               

D2 =
1
2
-

1
2

1 - 2P*

2k 2
p - 2kp + 1

                

Ip = 2 ( )1 - ( )1 - 2P* ( )2k 2
p - 2kp + 1

（20）

双边半频调制的移相比组合及电流应力如式（21）和式

（22）所示。当 k>1 时

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

D2 =
1
2
- 1 - 4P*

2

Ip = k - 1 - 4P*

（21）

当 0<k<1 时，移相比组合及电流应力为

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

D2 =
1
2
- 1 - 4P*

2

1 - k 1 - 4P*

（22）

2.2 混合半频调制策略

根据上述分析，每在一个 H 桥引入半频调制，传输功率

的范围会变为引入前的 0.5 倍，因此在传输相同功率时，该

功率对于使用传统调制策略的变换器可能是轻载状态，但

引入半频调制后变换器可能会工作在重载状态，利用 DAB

变换器重载状态下效率更高的特性来改善传统调制策略下

轻载效率不够高的问题。因此以减小电流应力为目标，在

保证传输功率的基础上，将 4 种模式进行对比分析，在宽电

压范围及全功率段内优化 DAB 变换器的电流应力。首先，

绘制出 4 种模式电流应力与电压转换比和传输功率标幺值

的三维关系图，如图 7 所示。

为了划分出 4 种模式之间切换的边界条件，得到 4 种模

式对应的工况范围，这里将三维图像翻转得到其仰视图，如

图 8 所示。由图 8 可知，整个工况范围被划分为三个区域，

分别代表 TPS 调制（区域 1）、副边半频调制（区域 2）和原边

半频调制（区域 3）。其中，双边半频调制未能出现在工况范

围中，其可能原因分析为：双边半频调制控制自由度只有一

个，类似于传统调制策略的 SPS 调制，其电流应力方面的性

能也会受到控制自由度数量的影响而受到限制，但其可能

图 5　传输功率三维图像

Fig.5　Transmission power 3D image

图 6　新优化路径示意图

Fig.6　Schematic diagram of the new optimized path

图 7　4 种模式下电流应力三维关系图

Fig.7　Three-dimensional relationship of current stress

in four modes                                         
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在其他方面会对 DAB 变换器有优化作用。

在模式之间的边界进行取点采样，对三个区域的边界

进行拟合，可以得到模式之间的边界条件，确定每个模式对

应的工况范围，见表 4。其中为了便于表示，传输功率标幺

值用 p 表示。

根据拟合出的边界条件，提出结合了三种模式的混合

半频调制策略，其在宽电压范围及全功率段内系统控制框

图如图 9 所示。

通过对输入输出量进行采样计算，得到实时的传输功

率标幺值和电压转换比，判断此时的工况位于图 8 中的哪

个模式对应的区域，并根据对应的模式采用合适的调制策

略控制 PWM 波输出。

3 试验验证
为了对上述调制策略的有效性进行验证，搭建了试验

平台进行试验验证。这里选择了低功率平台进行试验，旨

在揭示所提出的调制策略对电流应力以及变换器效率方面

的优化趋势，虽然低功率运行会导致试验中的效率偏低，但

是优化的趋势与高功率运行是一致的。

试验使用的平台如图 10 所示。平台由电源部分、负载

部分、变换器部分以及控制部分组成。其中，变换器部分由

无源网络以及全桥模块组成，控制部分选择 DSP 控制模块。

试验参数见表 5。为了在宽电压范围内进行验证，电压

转换比选择为 0.5~2，即输出电压固定为 40V，输入电压范

围为 20~80V，功率范围则选择传输功率标幺值为 0~1 的全

功率段。首先对图 8 中的工况范围选择三个点进行采样验

证，选点图如图 11 所示。

首先选点 1 的工况为 k=0.5，P*=0.25，即输入电压为

P*

k
2.0 1.5 1.0 0.5
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0.9

0.8

0.7

0.6

0.5

0.4

0.3

0.2

0.1

0

��3
����
��

��1
TPS��

��2
����
��

图 8　4 种模式区域划分图像

Fig.8　Four-mode zoning image

表4 模式边界条件

Table 4 Mode boundary conditions

工作模式

TPS 调制

（区域 1）

副边半频调制（区域 2）

原边半频调制（区域 3）

边界条件

除区域 2、3 的部分

k<-17.16p3+16.27p2-5.34p+1.3，

0<p<0.5，k<0.7

p>-0.62k+1.23，

p<2.88k3-15.71k2+28.62k-16.92，

0<p<0.5

Ui
Uo
io ��2

��3

YES
NO

YES ���
���

NO TPS�
���

PWM

��
P*

��
k

	�
���

���
���

图 9　模式切换控制框图

Fig.9　Block diagram of mode switching control
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����

����

����
���
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�

(b) �
�����DSP����

(a) ��������

图 10　试验平台

Fig.10　Experimental platforms

23



航空科学技术 Apr. 25 2025 Vol. 36 No.04

20V、输出电压为 40V、传输功率为 40W 的升压工况。由于

原边半频调制与双边半频调制在图 7 中发现电流应力偏

大，因此选择电流应力更小的 TPS 调制和副边半频调制进

行试验，观察变压器两侧电压波形以及电流应力的波形，对

比电流应力的大小，两者的试验波形如图 12 所示。

由图 12 的试验结果得出，在选点 1 工况下，副边半频调

制相比 TPS 调制减小了 60.18% 的电流应力。选点 2 的试验

波形如图 13 所示。

选点 2 的工况为 k=2，P*=0.25，即输入电压为 80V、输

出电压为 40V、传输功率为 160W 的降压工况。选择电流应

力更小的 TPS 调制和原边半频调制进行试验，观察试验波

形，对比电流应力的大小。由图 13 的试验波形看出，在选

点 2 工况下原边半频调制的电流应力相比 TPS 调制减小了

50% 以上。最后选点 3 的试验波形如图 14 所示。

选点 3 的工况为 k=1.2，P*=0.25，即输入电压为 48V、输

出电压为 40V、传输功率为 96W 的降压工况。选择 TPS 调

制、副边半频调制和原边半频调制进行试验，观察变压器两

侧电压波形以及电流应力的波形。对比电流应力的大小后

表5 试验参数

Table 5 Experimental parameter

参数名称

输入电压/V

输出电压/V

开关频率/kHz

等效电感/μH

输入输出侧滤波电容/μF

隔直电容/μF

变压器变比

参数值

20~80

40

20

100

330

20

1∶1

P*

k
2.0 1.5 1.0 0.5
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图 11　工况范围内的选点图

Fig.11　Selection of points in the range of working conditions

图 13　选点 2 工况下两种模式试验波形

Fig.13　Experimental waveforms of two modes at selection

     point 2 condition

Vp
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��/μs
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(b) ��1������������	

图 12　选点 1 工况下两种模式试验波形

Fig.12　Experimental waveforms of two modes at selection

point 1 condition                                         
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发现，TPS 的电流应力最小，符合区域划分的结果。

从选点试验的结果可以看出，所提出的调制策略可以

有效减小 DAB 变换器的电流应力，且工况区域内的模式划

分也是有效的。为了更直观地看到所提出调制策略对变换

器效率方面的提升，对固定电压转换比下全功率段内不同

模式的电流应力和效率进行采样试验，绘制电流应力和效

率的折线图。

首先对 k=2 的功率段进行试验，根据试验数据绘制的

电流应力和效率折线图如图 15 所示。从图 15 可以看出，在

原边半频调制的优化范围内，减小了变换器的电流应力，且

在效率上有一定的提升。在 P*=0.5 时原边半频调制的效率

有较大的下滑，分析原因为：电流应力并不能完全代表效

率，优化电流应力的同时可能对其他参数有所影响，导致变

换器效率的下降。但总体上原边半频调制有效提升了变换

器的运行效率。

当 k=0.5 时，电流应力和效率折线图如图 16 所示。由图

16 可以看到，在 P*<0.5 时副边半频调制有效减小了 DAB 变

换器的电流应力，且有效地提升了变换器的运行效率。由于

试验均在低功率下运行，变换器的效率比较低，但是调制策

略的优化趋势与高功率运行时是一致的，因此可以看出，原

边半频调制和副边半频调制在效率优化方面的有效性。

最后对 k=1.2 进行试验验证和分析，电流应力和效率折

线图如图 17 所示。由试验结果可以看出，在 k=1.2 时，TPS

调制的电流应力最小，变换器运行效率最高，与前文中的模

式分析吻合。

对试验结果总体分析，发现新调制策略在合适的工况

下可以有效减小电流应力，提升变换器的运行效率。在电

流应力方面，从三个选点数据中可以看出，混合半频调制策

略在 k=0.5、P*=0.25 时，相比传统 TPS 调制优化电流应力更
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图 14　选点 3 工况下两种模式试验波形

Fig.14　Experimental waveforms of two modes at selection
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图 15　k=2 时电流应力和效率折线图

Fig.15　Line graph of current stress and efficiency at k=2
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多，减小了 60.18% 的电流应力。结合相同电压转换比下不

同功率情况的试验，即图 16(a)和图 17(a)中的数据，在 k=

0.5、P*=0.125 时混合半频调制策略相比 TPS 调制减小了最

多 72.32% 的电流应力。在效率方面，同样根据对相同电压

转换比下不同功率情况的试验，即图 16(b)和图 17 (b)中的

数据，当 k=0.5、P*=0.25 时混合半频调制策略相比 TPS 调制

提升了最多 2.5% 的效率。但同时也发现，减小电流应力并

不完全等同于提升效率，需要考虑到其他因素来进一步优

化变换器的运行效率[17]。

4 结束语
航空电力系统技术的创新与实践对于多电飞机的发展

至关重要，为了实现其直流化的特点，需要在直流变换器上

进行研究。其中，针对 DAB 变换器在传统 TPS 调制策略下

轻载运行时效率偏低的问题，本文引入了半频调制策略，结

合 TPS 调制形成了 4 种调制模式，并以电流应力最小为优

化目标，对每种模式分别进行了计算，得出了每种模式电流

应力最小的移相比组合的解析解。根据 4 种模式的移相比

组合及对应的电流应力标幺值，绘制出了不同模式电流应

力标幺值与传输功率标幺值和电压转换的三维图像，并在

其仰视图中划分出了每种模式对应的工况范围，并拟合出

了模式间的边界。根据模式的区域划分，提出了结合了 4

种模式的混合半频调制策略，绘制了该策略的控制框图。

最后搭建了试验平台，对传统 TPS 调制下和混合半频调制

策略下的 DAB 变换器的电流应力和效率进行了试验验证，

发现所提出的调制策略相比 TPS 调制降低了最高 72.32%

的电流应力，效率最大提升了 2.5%，验证了混合波调制策

略的有效性和可行性。
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图 16　k=0.5 时电流应力和效率折线图

Fig.16　Line graph of current stress and efficiency at k=0.5
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图 17　k=1.2 时电流应力和效率折线图

Fig.17　Line graph of current stress and efficiency at k=1.2
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Research on Hybrid Half-frequency Modulation Strategy for Dual Active Bridge 
DC-DC Converter in Wide Voltage and Full Power Range
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Abstract: Compared to heavy load condition when using the conventional modulation strategy, the efficiency of dual 

active bridge (DAB) converter under light load condition has a large gap. In order to optimize the efficiency of the DAB 

converter over a wide voltage range and full power band, a hybrid half-frequency modulation (HHFM) strategy was 

proposed based on the conventional modulation strategy. When the converter is running in steady state, the half-

frequency modulation (HFM) strategy was introduced with the optimization objective of reducing current stress. Also, 

the current stresses under different modes were analyzed and compared under different working conditions. The 

current stresses under specific working conditions are reduced by selecting the appropriate modes. What's more, the 

distribution ranges of the modes were determined over a wide range of voltages and in the full power band. Finally, an 

experimental platform of DAB converter is built and according to the experimental results, the current stress is 

reduced by up to 72.32% and the efficiency is increased by up to 2.5% under some operating conditions compared 

with traditional TPS modulation strategy. The experimental results validate the effectiveness of the proposed 

modulation in improving the current stress and efficiency, which proves the efficiency and feasibility of the hybrid half-

frequency modulation strategy.
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