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摘要  单级式图腾柱双有源桥 AC-DC 变换器具有元件数量少、功率密度高和成本低等优点，

在车载充电机等领域具有广阔的应用前景。然而，现有的单移相和扩展移相调制策略由于存在调

制自由度不足的问题，而无法对变换器进行多目标的优化，使图腾柱双有源桥 AC-DC 变换器在

并网电流质量和效率等稳态性能方面仍有提升空间，限制了该变换器在车载充电机中的进一步应

用。首次，该文在扩展移相调制策略的基础上引入非对称调制，从而提出具有三个自由度的非对

称扩展移相调制策略。其次，对变换器在非对称扩展移相调制下所有可能的工作模式进行分析，

并借助时域分析法建立各工作模式的时域稳态分析模型。然后，考虑控制传输功率以实现功率因

数校正的同时，进行电感电流初值和峰峰值的多目标优化调制策略求解。最后，相比传统的单移

相和扩展移相调制策略，所提出的非对称扩展移相优化调制策略大幅度提升了变换器的稳态性能：

并网电流的质量显著提升，峰值效率提升超过 5%和 1.5%。所提理论分析和优化结果都在仿真和

实验中得到了验证。 
关键词：图腾柱双有源桥  AC-DC 变换器  非对称扩展移相调制  功率因数校正  优化调

制策略 
中图分类号：TM46  

  

0  引言 

车载充电机（On-Board Chargers, OBC）作为电

动汽车的一个重要组件，它允许在任何可接入交流

电源的地方为电动汽车充电 [1]，因此逐渐成为当前

的研究热点。目前，常见的 OBC 产品大多采用两级

式解决方案，即一个前级功率因数校正（Power 
Factor Correction, PFC）整流器和一个后级隔离 
DC-DC 变换器[2-3]。然而，由于采用两级功率变换，

使变换器的效率、可靠性和功率密度等受到限制，

并且大量的元件和控制回路增加了系统的复杂性和

成本[4]。 
为此，目前已经提出了几种单级式双有源桥

（Dual Active Bridge, DAB）AC-DC 变换器[5-8]。单

级式 DAB AC-DC 变换器由于采用单级功率变换，

且取消了直流母线上大容量电解电容的使用，因此

在效率、可靠性和功率密度等方面更具潜力。特别

地，在文献[9]中介绍了一种图腾柱 DAB AC-DC 变

换器，该拓扑在交流侧采用图腾柱无桥整流结构，

且将整流器中的高频桥臂和 DAB 变换器的一次侧

桥臂进行复用，从而进一步减少了开关管数量和变

换器损耗，使其在众多单级 DAB AC-DC 变换器拓

扑中更具优势。 
单级式 DAB AC-DC 变换器可以在没有电流传

感器和电流闭环控制的情况下实现 PFC 功能[7-9]。

这进一步简化了控制器设计，降低了系统成本。且

单级式 DAB AC-DC 变换器在一个开关周期内可以

等效为 DAB DC-DC 变换器，因此，传统的基于 DAB 
DC-DC 变换器的移相调制 [10]和优化方法 [11-12]可以

直接应用于 DAB AC-DC 变换器中。但是对于

AC-DC 变换器而言，在一个工频周期内的宽电压增
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益变化与开环 PFC 的实现，给单级式 DAB AC-DC
变换器的调制策略及其优化带来了新的挑战。因此

目前对单级式 DAB AC-DC 变换器的研究主要集中

在考虑开环 PFC实现与宽电压增益范围下的调制策

略优化上面[13-14]。 
文献[15]中详细分析了由于 DAB AC-DC 变换

器输入电压的工频变化，使相邻开关周期的等效输

入电压发生突变，进而导致了相邻开关周期电感电

流初值存在耦合，使电感电流的理论值与实际值存

在误差。文献[11]对 DAB AC-DC 变换器在单移相

（Single Phase-Shift, SPS）调制下的稳态波形进行

了仿真和实验验证，证明了 SPS 下的电感电流初值

耦合问题使并网电流发生畸变，说明了在调制中实

现电感电流初值解耦的必要性。针对图腾柱 DAB 
AC-DC 变换器，在文献 [7-9] 中均在扩展移相

（Extended Phase-Shift, EPS）调制中进行了优化调

制策略的研究，文献[7]为优化开环 PFC 下的并网电

流质量，在 EPS 内部模式下引入了电感电流初值约

束，使各开关周期的电感电流初值为 0，从而实现

了电感电流初值的解耦。文献[8]在 EPS 外部模式下

以电感电流峰值为优化目标，从而降低导通损耗，

提升变换器效率。但是上述研究中两自由度的 EPS
调制由于存在优化空间不足的问题，不能实现对变

换器并网电流质量和效率的同时优化。 
为了解决图腾柱 DAB AC-DC 变换器中传统

EPS 调制自由度不足的问题。本文通过在 EPS 调制

的基础上引入非对称调制，提出了具有三自由度的

非对称扩展移相（Asymmetric Extended Phase-Shift, 
AEPS）调制策略。首先，对图腾柱 DAB AC-DC 变

换器的拓扑结构和工作原理进行介绍。其次，介绍

了 AEPS 调制的典型波形及其工作模式划分，并借

助时域分析法建立了 AEPS 所有工作模式下的时域

稳态分析模型。然后，借助拉格朗日算法和卡鲁什

库恩塔克（Karush kuhn tucker, KKT）条件对 AEPS
优化调制策略进行求解，并进行仿真验证。最后，

给出实验结果，验证理论分析与仿真结果的正确性。 

1  拓扑结构及其工作原理 

1.1  拓扑结构 
图 1 所示为图腾柱 DAB AC-DC 变换器拓扑结

构。它由前端图腾柱整流器和后端 DAB 变换器构

成。其中，S1、S2 既是图腾柱整流器的高频桥臂开

关管，也是 DAB 一次侧的超前桥臂开关管。 
对于前端图腾柱整流器，S1 和 S2 工作在高频， 

 

图 1  图腾柱 DAB AC-DC 变换器拓扑结构 

Fig.1  Totem-pole DAB AC-DC converter 

S5 和 S6 工作在工频。Lg 为网侧电感，其大小与并网

电流纹波相关。前端整流器的输出电容 Cc 用来滤除

整流电压中的高频分量，因此其容值非常小。 
后端 DAB 由 4 个一次侧高频开关 S1～S4、高

频变压器和 4 个二次侧高频开关 Q1～Q4 构成。变压

器匝比为 n∶1，漏感用 Ls 表示。iLs 为变压器漏感电

流，其在一个开关周期内的平均传输功率电流为

iDAB。  
1.2  工作原理 

图 2 显示了变换器的典型工作波形。在交流侧，

S5 和 S6 以工频开关，S1 和 S2 以固定的 50%占空比

高频互补导通。交流侧输入电压 vg 和输入电流 ig 的

幅值分别为 Vg 和 Ig，交流电压被整流为以两倍工频

波动且幅值为 2Vg 的直流电压 vp，即 DAB 的输入电

压。对于 DAB 变换器，在 EPS 调制下，其一次侧

开关管 S1～S4 以 50%占空比两两互补导通，因此在

桥臂中点产生两电平方波 vab。二次侧开关管 Q1～

Q4 通过内移相角及一、二次侧间的外移相角控制

DAB 变换器的电感电流，从而控制传输功率，因此

二次侧为三电平波形 vcd，且幅值为输出电压 Vo。 

 
图 2  典型工作波形 

Fig.2  Typical operating waveforms  

由于电容 Cc 的容值很小，因此可以忽略电容上

发出的无功功率。此时认为网侧的瞬时输入功率 pin

等于后端 DAB 的传输功率，即 

in g g p DABp v i v i= =          （1） 

因此可以通过控制各开关周期的传输功率电流
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iDAB 来控制并网电流 ig 的瞬时变化，这意味着 PFC
可以通过控制 DAB 变换器每个开关周期的平均传

输电流 iDAB 来实现。 
图 3 所示为实现开环 PFC 的原理，Tg 为工频周

期，Ts 为开关周期。 

 

图 3  基于开关周期内瞬时功率平衡的开环 PFC 

Fig.3  Open-loop PFC based on power balancing in Ts 

尽管输入电压 vp 大小在工频周期内变化，但是

由于 Tg≫Ts，因此在一个开关周期内可以将输入电

压视为恒定值。则在一个工频周期中的第 m 个开关

周期内的等效输入电压 Vp(m)为 

s
p g

g
( ) 2 sin 2π

mT
V m V

T

⎛ ⎞
= ⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
        （2） 

由此可知，实现开环 PFC 的关键是通过移相调

制策略精确控制第 m 个开关周期的平均传输功率电

流 iDAB(m)大小，满足 

g g g s
DAB

p g

( ) ( )
( ) sin 2π

( ) 2
V m I m I mT

i m
V m T

⎛ ⎞
= = ⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
  （3） 

2  AEPS 调制方式及其时域稳态分析 

2.1  AEPS 调制方式 
根据现有研究，图腾柱 DAB AC-DC 变换器常

用的调制策略为 EPS 调制[9]，如图 4a 所示为 EPS
调制的典型波形，其中 D0 为 S1、Q4 间的外移相角，

用来控制传输功率；D2 为 Q1、Q3 间的内移相角，

在文献 [9]中用来优化变换器零电压软开关（Zero 
Voltage Switching, ZVS）范围。为了进一步增加图

腾柱 DAB AC-DC 变换器的调制自由度，在不改变

电感一次电压 vab 波形的前提下，通过在 EPS 调制

的基础上引入非对称调制，如图 4b 所示。 
此时 D1+D2≠0.5，而使原有的两个调制变量

D0、D2 增加到 3 个 D0、D1 和 D2。这意味着所提出

的 AEPS 调制拥有更多的优化空间，基于 AEPS 调

制方式的优化调制策略研究是本文的主要内容。 

 
（a）EPS                 （b）AEPS 

图 4  EPS 与 AEPS 调制波形 

Fig.4  EPS and AEPS modulated waveforms 

2.2  工作模式 
建立变换器的稳态分析模型是优化调制策略的

基础。本文选择时域分析法来建立 AEPS 下 DAB
变换器的时域稳态模型。利用时域分析法建模的第

一步就是需要对 AEPS 调制的工作模式进行划分，

从而确定不同工作模式下的电感两端电压波形。

AEPS 调制正向功率传输下所有工作模式如图 5 所

示，考虑二次电压电平变化时刻①②③④所处区间

的排列组合，可以得到在正向功率传输下的九种工

作模式。而对于模式 3、6、7、8 和 9，由于电感两

端电压乘积 vabvcd＜0 的区间较长，在该区间内功率

存储在电感 Ls 中，而不能直接传输到二次侧，这将

增加电感电流峰值，进而增加变换器损耗，因此选

择模式 1、2、4 和 5 作为 AEPS 调制的工作模式。 

 
（a）模式 1                （b）模式 2 

 
（c）模式 3                （d）模式 4 

 
（e）模式 5                （f）模式 6 

 

（g）模式 7                （h）模式 8 
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（i）模式 9 

图 5  AEPS 调制正向功率传输下所有工作模式 

Fig.5  All operating modes under AEPS modulated 

forward power transfer 

2.3  时域稳态分析 
建立不同工作模式的时域稳态模型过程一致，

现以 AEPS 调制的模式 4 为例，其典型工作波形如

图 6 所示。建立该模式下的时域稳态分析。 

 

图 6  AEPS 调制模式 4 的典型工作波形 

Fig.6  Typical waveforms of AEPS modulation mode 4 

电感电流 iLs(t)表示为 
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对于移相调制，考虑变压器的偏磁问题，需要

引入式（5），即电感电流 iLs 在一个开关周期内的积

分为 0。 
s

s0
( )d 0

T
Li t t =∫            （5） 

将式（5）代入式（4），便可求得一个开关周期

内的电感电流初值 iLs(t0)，进而可以求得各时刻的电

感电流值及其在一个开关周期内的平均传输功率电

流值 iDAB。定义电压增益 M 及电流基准 ibase 分别为 

s 0

p g2
nv nV

M
v v

= =              （6） 

p g
base

s s s s

2 sin( )v V t
i

L f L f
ω

= =          （7） 

则归一化后的 ( )*
s 0Li t 和 *

DABi 分别为 

( ) ( )* 2
s 0 2 2 1 2 0.25Li t M D D D D= − − −     （8） 
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由式（9）可知，电感电流初值 iLs(t0)会影响一

个开关周期内的平均传输功率电流值 iDAB 大小。而

传统移相调制直接应用于 DAB AC-DC 变换器存在

的初值耦合问题，进而影响 iDAB 的控制精度，以及

网侧电流 ig 的波形质量。因此有必要在所提出的

AEPS 调制中引入初值约束以实现初值解耦。 
另外与 EPS 调制不同的是，由于 AEPS 调制的

非对称性，造成其电感电流的非对称性。根据电压

增益 M 与移相角之间的关系，在模式 4 下的电感电

流峰峰值满足 

0 2 2 1 0*
pp

1 0 2 2 2 1 0

0.50 5
0 5

.
2 .
D D MD D D

I
D D D D M MD D D

− −⎧
= ⎨ − − −⎩ ++

− +≤

＞
 

（10） 
同理可以建立其他工作模式的时域稳态模型，

结果见表 1。由表 1 中模式 1、2、4 和 5 的解析表

达式和不同工作模态的移相角范围，可以通过遍历

的方法得到 AEPS 调制各模式全工作域下电感电流

峰峰值 Ipp 的取值，如图 7 所示。由图 7 可得，模式

4 在低功率段的电流峰值最小，而模式 2 的传输功

率范围最大。因此在低功率段选择模式 4，在高功

率段选择模式 2。 

3  AEPS 优化调制策略求解及其仿真验证 

3.1  AEPS 优化调制 
对于 DAB 变换器，损耗一般包括开关损耗、

导通损耗和磁心损耗。相同工况下磁心损耗差别不

大，因此通常将开关损耗或导通损耗设为优化目标。

而对于单级式 DAB AC-DC 变换器，需要额外引入

电感电流初值约束来优化开环 PFC下的并网电流质 



 
2564 电 工 技 术 学 报 2025 年 4 月 

 

表 1  各工作模式时域稳态模型 

Tab.1  Time-domain steady state model for each operating mode 

工作  
模式  

工作模式约束  传输功率电流 *
DABi  电感电流峰峰值 *

ppI  

模式 1 
2 0
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模式 2 
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模式 5 
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（a）模式 1               （b）模式 2 

 

（c）模式 4                （d）模式 5 

图 7  M=2 时各模式 *
ppI 取值 

Fig.7  All the *
ppI  for each mode at M=2 

量[13]，因此无法以 ZVS 范围为优化目标。故在本节

中，选择导通损耗作为优化目标。导通损耗的优化

可以等效为电感电流有效值的优化。然而，电流有

效值计算较为复杂，不利于优化求解，考虑到电感

电流峰峰值与其有效值的单调性相同[11]，本节将电

感电流峰峰值作为优化目标。 
以低功率段的优化调制策略求解为例，由上述

分析可知，低功率段的工作模式为 AEPS 调制模式

4。在模式 4 下以最小电感电流峰峰值为优化目标，

引入 PFC 下的传输功率电流约束，引入电感电流初 
值 ( )*

s 0 0Li t = 的电流初值解耦约束，同时考虑模式 4 

下工作模式的移相角间的不等式约束。根据模式 4
的时域稳态分析模型，上述问题可转化为 

( )
( )

*
pp 1 0 2 2
*
pp 0 2

*
g 2 1 0
*

s 0

0

1

2

0 1

1 02

min 2 or
   

0.5
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0

0
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0
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0

2 0
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I D D
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i t

D

D

D
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= −
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⎪ −
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⎪⎪
⎨
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪

− − =

=

−

−

−

−

−

⎪
⎪

+ −⎪⎩
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≤

   （11） 

拉格朗日算法和 KKT 条件[12]是求解上述等式

约束与不等式约束下最优化问题的常用方法，根据

式（11）建立相应的拉格朗日方程，求解得到低功

率段下模式 4 的调制变量 D0、D1 和 D2 的优化解析

表达式。 
当 MD2≤ 0.5−D1+D0 时，有 

2

1 2
2

0

*
g

*

2

g
2

1 2
4 (2 1)

11
4

1 2
0.5 0.5

8

D

D

i
M M
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D
D

D D
D

⎧ −⎪ =
⎪ −
⎪
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= − −⎨
⎪
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      （12） 
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当 MD2＞0.5−D1+D0 时，有 
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      （13） 

同理，在高功率段下 AEPS 调制模式 2 的调制

变量 D0、D1 和 D2 的优化解为 

( )

( )

*
g

22

1 2

0

*
g

2

4
0.5 ( 1)

4 2 2

0.5

4
0.25

16 2 2

D
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⎧ −⎪ = − −
⎪ − +
⎪
⎪ = −⎨
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−⎪
= −⎪

− +⎪⎩

  （14） 

此外，根据不同模式切换的临界条件，得到高

低功率段切换的临界电流值为 

*
g-cri

1
2

Mi
M
−

=             （15） 

上述优化求解得到了调制变量 D0、D1 和 D2 解

析表达式（12）～式（14）。三个移相角是由一个工 
频周期内的电压增益 M和输入电流 *

gi 实时计算得到

的，而不是电流闭环的输出。因此，可以通过开环 
计算实现 PFC 的功能。图 8 显示了 AEPS 移相调制

方案下的控制框图和流程。其中，电压增益 M 可以

通过电压采样并计算得到，而输入电流给定为 

( )
g g g*

g
base base g s s

sin( )i I t I
i

i i V L f
ω

= = =    （16） 

变换器输入电流 ig 幅值的大小由电压闭环的输

出给定。 
根据图 8 所示的 AEPS 优化调制策略流程，可

以计算得到不同输入电流幅值给定时的调制变量

D0、D1 和 D2。由于正负半周电压电流的对称性，

其在正负半个工频周期内的变化是相同的。图 9 所

示为电流幅值 Ig=6 A 和 Ig=10 A 时，在半个工频周

期内 AEPS 优化调制三个移相角的变化曲线。当

Ig=6 A 时，一直处于低功率段，此时工作在模式 4； 

 

（a）闭环控制框图  

 

（b）AEPS 优化调制策略流程  

图 8  变换器的控制框图及调制策略流程 

Fig.8  Control block diagram of the converter 

当 Ig=10 A 时，随着传输功率电流的增加，由低功

率段转向高功率段，此时工作模式发生模式 4 向模

式 2 的转变。由于不同模式间的移相角是连续变化

的，因此可以实现两种工作模式的无缝切换。 

 

（a）电网电流幅值 Ig=6 A 

 

（b）电网电流幅值 Ig=10 A 

图 9  半工频周期下 AEPS 三移相角曲线 

Fig.9  AEPS three phase angle curves at half line cycle 
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3.2  仿真分析 
根据表 2 仿真和实验参数，借助 Matlab/Simulink

对图腾柱 DAB AC-DC 变换器进行仿真建模，在该

模型下完成了对传统移相调制策略与所提出的

AEPS 优化调制仿真结果的比较分析。 

表 2  仿真和实验参数 

Tab.2  Simulation and experimental parameters 

参   数  数  值  (型号) 

电网电压幅值 Vg/V 155.5 

工频频率 fg/Hz 50 

输出电压 Vo/V 400 

开关频率 fs/kHz 100 

开关管  SCT3060AL 

输入电容 Cc/μF 3 

变压器电压比 n 1:1 

变压器漏感 Ls/μH 60 

额定功率 Po/W 800 

网侧电感 Lg/mH 1.5 

电压闭环 Kp 0.2 

电压闭环 Ki 0.002 
 

为了验证引入的电感电流初值约束，即约束

iLs(t0)=0 以优化并网电流质量的可行性，本节在图

腾柱 DAB AC-DC 变换器中分别采用了 SPS 调制与

APES 优化调制策略。图 10 所示为 Ig=6 A 时在 SPS
调制下的仿真波形，此时并网电流总谐波失真

（Total Harmonic Distortion, THD）为 9.15%，电流

畸变严重，且实际电流幅值 Ig=5.702 A，与给定值

之间存在误差。由图 10d 可知，在 SPS 调制下由于 

 

（a）电网电压电流波形       （b）网侧电流 FFT 结果  

 

（c）Tg 内电感电压电流波形    （d）Ts 内电感电压电流波形  

图 10  Ig=6 A 时 SPS 调制策略仿真波形 

Fig.10  Simulation waveforms of SPS modulation strategy 

at Ig=6 A 

电感电流初值耦合的问题而使电感电流实际值与理

论值之间存在误差，进而影响电感电流控制的精确

性从而使并网电流发生畸变。 
图 11 所示为 Ig=6 A 时在 AEPS 优化调制下的

仿真波形，此时并网电流 THD=3.42%，实际电流幅

值 Ig=6.036 A。由图 11d 所示开关周期内的电感电

流波形可知，AEPS 调制引入了电感电流初值约束，

使每个开关周期的电感电流初值 iLs(t0)=0，从而实

现了相邻开关周期间的电流解耦，保证了对各开关

周期传输平均电流的精确控制，从而提升了并网电

流质量。 

 

（a）电网电压电流波形       （b）网侧电流 FFT 结果  

 

（c）Tg 内电感电压电流波形   （d）Ts 内电感电压电流波形  

图 11  Ig=6 A 时 AEPS 优化调制策略仿真波形 

Fig.11  Simulation waveforms of AEPS optimized 

modulation strategy at Ig=6 A 

AEPS 优化调制引入初值解耦约束的同时，还

进行了电感电流峰峰值优化。如图 12 所示为各开关

周期电感电流峰峰值 Ipp 在半个工频周期内的变化，

相比传统的 SPS调制以及 EPS调制，所提出的 AEPS
优化调制策略在全功率段范围内都降低了电感电流

的峰峰值。同时为了验证所提出的 AEPS 优化调制

策略对电感电流有效值 IRMS 的优化，图 13 给出了

相同功率下不同调制策略的 IRMS 曲线。 
由图 13 可知，虽然在优化求解时以电感电流峰 

 

（a）Ig=6 A                 （b）Ig=10 A 

图 12  同功率下 SPS、EPS[9]与 AEPS 的 Ipp 对比 

Fig.12  Ipp comparison between SPS、EPS[9] and AEPS 

under the same power 



 
第 40 卷第 8 期      余城洋等  图腾柱双有源桥 AC-DC 变换器的非对称扩展移相优化调制策略 2567 

 

 
（a）Ig=6 A                 （b）Ig=10 A 

图 13  同功率下 SPS、EPS[9]与 AEPS 的 IRMS 对比 

Fig.13  IRMS comparison between SPS、EPS[9] and AEPS 

under the same power 

峰值 Ipp 为优化目标，但是所提出的优化调制策略同

样降低了全功率段的电感电流有效值 IRMS。 
由上述仿真结果可知，相对传统的移相调制策

略，所提出的 AEPS 优化调制策略可以实现优化并

网电流质量的同时，在全功率段降低了电感电流有

效值 IRMS，从而提升了变换器效率。 
3.3  ZVS 分析 

为了验证变换器 ZVS 的实现情况，本节对所提

出的 AEPS 优化调制策略下开关管的 ZVS 实现进行

了分析。为了实现 ZVS，电感电流除了方向满足要

求外，其大小也必须足够大，以在桥臂开关管开通

前对其漏-源极电容 Coss 进行完全放电。临界 ZVS
电流 IZVS 计算式为 

oss DS DS DSoss
ZVS

2 ( ) d2 C
C V V VW

I
L L

= = ∫  （17） 

式中，VDS 为开关管漏-源极电压应力；WCoss 为 Coss

电容完全放电时所释放的能量，其大小可由开关管

SCT3060AL 数据表中 Coss-VDS 曲线计算得到，L 为

换向所涉及的电感。当 L=Ls=60 μH 时，开关管的

临界 ZVS 电流 IZVS 和 VDS 之间的关系可以计算出来

并绘制如图 14 所示。 

 

图 14  IZVS-VDS 变化曲线 

Fig.14  IZVS-VDS variation curve 

特别地，如果开关管开通时刻电流方向满足

ZVS 要求但小于 IZVS，此时开关管的寄生电容 Coss

在导通前只能部分放电，那么只能实现部分 ZVS。 

定义各开关管的电流方向向下，则可以得到

AEPS 调制下各开关管开通时刻电流见表 3。根据表

3 中表达式可以得到 AEPS 优化调制策略下变换器

ZVS 实现情况如图 15 所示。 
表 3  各开关管开通时刻电流 

Tab.3  Current at turn-on time of each switch 

工作模式  开关管 S1～S4 开关管 Q1～Q4 

模式 2 

( ) ( )
( ) ( )
( )

( )

S1 s 0 g 0

S2 g 3 s 3

S3 s 3

S4 s 0

L L

L L

L

L

i i t i t

i i t i t

i i t

i i t

⎧ = −
⎪

= −⎪⎪
⎨

= −⎪
⎪ =⎪⎩

 

( )
( )
( )
( )

Q1 s 2

Q2 s 5

Q3 s 4

Q4 s 1

L

L

L

L

i ni t

i ni t

i ni t

i ni t

⎧ = −
⎪

=⎪⎪
⎨

=⎪
⎪ = −⎪⎩

 

模式 4 

( ) ( )
( ) ( )
( )

( )

S1 s 0 g 0

S2 g 3 s 3

S3 s 3

S4 s 0

L L

L L

L

L

i i t i t

i i t i t

i i t

i i t

⎧ = −
⎪

= −⎪⎪
⎨

= −⎪
⎪ =⎪⎩

 

( )
( )
( )
( )

Q1 s 1

Q2 s 4

Q3 s 2

Q4 s 5

L

L

L

L

i ni t

i ni t

i ni t

i ni t

⎧ = −
⎪

=⎪⎪
⎨

=⎪
⎪ = −⎪⎩

 

 

 

（a）Ig=3 A 

 

（b）Ig=6 A 

 

（c）Ig=10 A 

图 15  AEPS 优化调制策略下变换器 ZVS 实现情况 

Fig.15  Converter ZVS implementation with AEPS 

由图 15 可知，开关管 S1、S2 的 ZVS 实现主要

取决于网侧电流 ig：正半工频周期，S1 可以实现

ZVS、S2 硬开通；在负半工频周期，S2 可以实现 ZVS、
S1 硬开通。开关管 S3、S4、Q1～Q4 在正负半周期的

ZVS 情况具有对称性，以正半工频周期为例。S3 和

Q1～Q3 在全功率段均可实现 ZVS；S4 在中低功率段

均为硬开通，只有在高功率段可实现 ZVS；Q4 在中

功率段为硬开通，其他工况可实现 ZVS。 
综上所述，尽管所提出的 AEPS 优化调制策略
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没有以 ZVS 实现范围为优化目标，变换器在 AEPS
调制下至少 5 个开关管可以同时实现 ZVS 或部分

ZVS。 

4  实验验证 

为了验证上述提出的 AEPS 优化调制策略理论

分析与仿真结果的正确性。根据表 2 中所示参数，

搭建了一台额定功率 800 W 的图腾柱 DAB AC-DC
变换器实验样机，如图 16 所示。 

 
图 16  实验样机 

Fig.16  Experimental prototype 

该样机由 1 个工频半桥和 DAB 一次、二次侧 4
个高频半桥模块构成的主电路、移相电感、高频变

压器、交流侧输入电感、输出电解电容、采样电路、

DSP28335 控制系统和辅助电源等模块组成。 
为了验证变换器在稳态工作时网侧电压电流波

形的正确性，测试了变换器在 AEPS 优化调制下输

出功率分别为 400 W 和 800 W 时的交流输入电压电

流波形，如图 17 所示。由上向下分别为后端 DAB
的输入电压 vp、交流输入电压 vg 和输入电流 ig。当

输出功率为 400 W 时，电网电流 ig 的 THD=4.87%，

功率因数（Power Factor, PF）为 0.999；当输出功率

为 800 W 时，电网电流 ig 的 THD=2.63%，PF=0.999。 

 

（a）Po=400 W 

 

（b）Po=800 W 

图 17  不同功率等级下的变换器电压和电流波形 

Fig.17  Steady-state waveforms of converter voltage and 

current at different output powers 

均满足并网电流质量及功率因数要求。由此可知，

变换器在 AEPS 优化调制策略下的开环 PFC 的电流

质量优良。 
为了对比分析 AEPS 调制相比传统的 SPS、EPS

调制在 THD 和效率等方面的优势。图 18 和图 19
分别给出了输出功率 Po=400 W 和 Po=800 W 时变换

器在 SPS、EPS 与 AEPS 调制下工频周期与开关周

期内的稳态波形。 

 

（a）SPS 调制下工频周期与开关周期内稳态波形  

 

（b）EPS 调制下工频周期与开关周期内稳态波形  

 

（c）AEPS 调制下工频周期与开关周期内稳态波形  

图 18  Po=400 W 时 SPS、EPS 与 AEPS 调制下的 

变换器稳态波形 

Fig.18  Steady-state waveforms of the converter under 

SPS, EPS and AEPS modulation at Po=400 W 
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（a）SPS 调制下工频周期与开关周期内稳态波形  

 

（b）EPS 调制下工频周期与开关周期内稳态波形  

 

（c）AEPS 调制下工频周期与开关周期内稳态波形  

图 19  Po=800W 时 SPS、EPS 与 AEPS 调制下的 

变换器稳态波形 

Fig.19  Steady-state waveforms of the converter under 

SPS, EPS and AEPS modulation at Po=800W 

在 Po=400 W 时，SPS 调制下：Ig=6.36 A，THD= 
15.98%，PF=0.973；EPS 调制下：Ig=5.86 A，THD= 
6.35%，PF=0.998；AEPS 调制下：Ig=5.7 A，THD= 
4.87%，PF=0.999。 

在 Po=800 W 时，SPS 调制下：Ig=11.91 A，THD= 
9.58%，PF=0.992；EPS 调制下：Ig=11.41 A，THD= 
3.76%，PF=0.999；AEPS 调制下：Ig=11.2 A，THD= 
2.63%，PF=0.999。 

由电感电流 iLs 实验波形可知，Po=400 W 和

800 W 时，AEPS 调制下的电感电流峰峰值均小于

相同功率下的 SPS 与 EPS 调制。且由 SPS、EPS 和

AEPS 调制开关周期内的电感电流 iLs 实验波形可

知，AEPS 调制下各开关周期的电感电流初值 iLs(t0)= 
0，即实现了相邻开关周期的电流初值解耦。上述实

验波形均与理论分析及仿真结果一致。 
AEPS 调制开关周期内的电感两端电压及电流

波形如图 20 所示，将工频周期内 T1、T2 区间的稳

态波形放大至开关周期，可以得到变换器在 AEPS
调制模式 4 和模式 2 两种工作模式下开关周期内的

移相电感一次、二次电压和电流波形，其一次电压

vab 为两电平方波，二次电压 vcd 为三电平波形，与

理论分析一致。电感电流 iLs 在两种模式下的波形与

理论分析与仿真结果一致，在模式 4 下，各开关周

期内的电感电流波形初值为 0，实现了电感电流的

初值解耦，从而实现了对电感电流的精确控制，优

化了并网电流质量。在模式 4 与模式 2 下均引入了

电感电流峰峰值优化，使全功率段下电感电流峰峰

值最小。且由实验结果可知，由于求解得到的不同

工作模式下的移相角表达式是连续的，因此实验中

不同模式间实现了无缝且平滑的切换。 

 
图 20  AEPS 调制开关周期内的电感两端电压及 

电流波形 

Fig.20  Voltage and current waveforms of  

the inductor during a switching cycle 

图 21 所示为采用所提出的 AEPS调制方案下的

变换器 THD 曲线。并与未进行并网电流质量优化的

SPS 与 EPS 调制方案的 THD 结果进行比较。实验

结果证明，由于所提出的 AEPS 调制引入了电感电

流初值约束实现电流解耦，相比 SPS 与 EPS 调制降

低了变换器在全功率范围内的 THD，证明了所提出

的 AEPS 调制策略对并网电流质量的提升。 

 
图 21  在 SPS、EPS[9]与 AEPS 调制下变换器 THD 曲线 

Fig.21  Converter THD curves under SPS, EPS[9] and 

AEPS modulation 

对变换器在不同调制策略下的效率曲线进行了

测试，结果如图 22 所示。在变换器的功率为满载时，
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AEPS 调制下的变换器峰值效率达到了 93.5%。相比

传统的 SPS 与 EPS 调制，在 200 W 时效率分别提升

了 14.7%和 4.6%，在满载时分别提升了 5%和 1.5%。

因此，所提出的 AEPS 优化调制策略提升了变换器

在全功率范围内的效率。 

 
图 22  在 SPS、EPS[9]与 AEPS 调制下变换器效率曲线 

Fig.22  Converter efficiency curves under SPS, EPS[9] and 

AEPS modulation 

由实验结果可知，所提出的具有三自由度

AEPS 优化调制策略，相比传统的移相调制策略，

实现了对变换器并网电流质量与效率的同步提升。

在调制策略研究方面进一步挖掘了移相调制策略的

自由度，综合优化了变换器的稳态性能。 

5  结论 

本文针对图腾柱 DAB AC-DC 变换器的特点，

在传统 EPS 调制的基础上引入非对称调制，提出了

具有三自由度的 AEPS 调制。为了解决 DAB AC-DC
变换器的建模时电感电流初值耦合造成的并网电流

畸变问题，在 AEPS 调制中引入了电感电流初值约

束，从而优化了开环 PFC 下的并网电流质量。同时，

在 AEPS 调制下考虑电感电流峰峰值的优化，对所

提出的优化调制策略进行了仿真和实验验证。在

AEPS 优化调制策略下的 800 W 实验样机实现了

93.5%的峰值效率和 2.63%的并网电流 THD，证明

了所提出的 AEPS 优化调制策略实现了对变换器并

网电流质量和效率的同步提升。说明了 AEPS 调制

在图腾柱 DAB AC-DC 变换器上的优越性，这有助

于推动该拓扑在 OBC 上的应用。 
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Asymmetric Extended Phase Shift Optimized Modulation Strategy for  
Totem Pole Dual Active Bridge AC-DC Converter 
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Abstract  The single-stage Totem pole dual active bridge (DAB) AC-DC converter has the advantages of 
low component count, high power density, and low cost, which has a broad application prospect in the field of 
on-board chargers (OBC). However, in the available research, the traditional single phase shift (SPS) and 
extended phase shift (EPS) modulation strategies are unable to optimize the quality of grid-connected current and 
efficiency of the Totem pole DAB AC-DC converter at the same time due to the problem of insufficient 
modulation degrees of freedom, limiting the further application in on-board chargers. 

This paper introduces the asymmetric modulation based on the extended phase shift modulation strategy 
when the duty cycle of the secondary side switching tubes is no longer 50%. An asymmetric extended phase shift 
(AEPS) modulation strategy with three degrees of freedom is proposed. Accordingly, a multi-objective optimal 
modulation strategy is solved by considering the simultaneous optimization of the grid-connected current quality 
and efficiency of the Totem pole DAB AC-DC converter. 

Firstly, the steady-state analytical model of AEPS modulation is established by using the time domain 
analysis method. The initial value decoupling constraint of the inductor current is considered to optimize the 
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quality of grid-connected current, and the peak-to-peak inductor current is taken as the optimization objective. 
According to the Lagrange algorithm and Karush Kuhn Tucker conditions, the above multi-objective optimization 
problem is transformed into mathematical equations to solve the optimization solution of modulation variables. 
Matlab simulations show that the inductor current’s initial value decoupling and peak-to-peak value optimization 
are realized under the AEPS optimization modulation strategy. Compared with the SPS and EPS modulation, the 
proposed AEPS optimization modulation strategy reduces the peak-to-peak and RMS levels of the inductor 
current in the full power band, which reduces the conduction loss of the converter. Moreover, the optimized 
solutions in different operating modes under APES modulation are continuous, making seamless switching 
between different operating modes available. 

An experimental prototype of a totem pole DAB AC-DC converter with a rated power of 800 W is 
constructed. Experimental results show that the converter achieves a peak efficiency of 93.5% under the proposed 
AEPS optimized modulation strategy, 5% and 14.7% higher than the SPS strategy at full load and light load, 
respectively; 1.5% and 14.7% higher than the EPS modulation strategy at full load and light load, respectively. 
The converter's grid-connected current THD is significantly reduced in the full power range, improving its 
grid-connected current quality. Simulation and experimental results verify the effectiveness of the proposed 
AEPS-optimized modulation strategy. 

Keywords：Totem pole dual active bridge (DAB), AC-DC converter, asymmetric extended phase shift (EPS) 
modulation, power factor correction, modulation strategy optimization 
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