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摘要  针对单级式双有源桥 AC-DC 变换器调制非线性和电流应力较大的问题，该文提出一

种基于线性化的变换器最小电流应力控制策略。首先，分析扩展移相（EPS）调制策略的开关特

性，对于输入电流与移相比呈非线性的特点，提出一种线性化变频移相控制策略。其次，通过微

分极值法实现变换器电流应力的最小化，该控制策略不仅可以降低变换器的控制复杂度，还可以

在有效降低变换器电流应力的同时保证开关管具有较宽零电压开通（ZVS）范围，并且移相比和

开关频率以解析形式获得，计算简单、易于实现。最后，通过仿真和实验对该文所提控制策略进

行验证，证明了该控制策略的可行性。 
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0  引言 

随着可再生能源在电网中的占比越来越大，分

布式电源和分布式储能成为了必不可少的技术手  
段[1-4]。其中双向 AC-DC 变换器作为交直流混合微

电网中连接直流母线与交流母线的核心装置，成为

当下研究的热点[5-10]。 
按照拓扑结构，双向 AC-DC 变换器可分为两

级式和单级式[11]。在两级式拓扑结构中，前级通常

采用同步整流器，后级可以采用双有源桥（Dual 
Active Bridge, DAB）型变换器或谐振变换器。该拓

扑结构具有控制独立简单、容易实现等优势[12]。相

较于两级式拓扑，单级式拓扑结构移除了中间容值

较大的直流母线电容，减少了变换环节，在效率、

功率密度、成本等方面都具有明显优势[13]。 

在准单级式的拓扑结构中，前级 AC-DC 一般

采用同步整流电路。后级 DC-DC 在采用 LLC 谐振

变换器时，可以在全负载范围内实现开关管的零电

压软开关（Zero Voltage Switching, ZVS）和二次侧整

流二极管的零电流软开关（Zero Current Switching, 
ZCS）[14]，从而有效降低开关损耗[15]。但 LLC 变换

器反向工作时，因其结构不对称，使得变换器工作

效率降低，故仅用于单向功率传输的场合[16]。相较

于谐振型 AC-DC 变换器，DAB 型 AC-DC 变换器具

有双向功率传输特性相同、主电路结构对称、控制

简易等优点[17]。 
对于 DAB 变换器，电流应力的大小不仅影响

变换器整体效率，还与器件的选型密切相关。目前

DAB 变换器主要采用移相的调制策略，单移相

（Single Phase Shift, SPS）调制策略因其仅有一个

自由度，控制较为简单，但当变压器两侧电压幅值

不匹配时，变压器漏感会产生较大的环流功率，从

而导致电流有效值和峰值增大，并且变换器无法在

全负载范围内实现 ZVS[18]。为此，可以通过在变换

器一次侧和二次侧增加自由度来实现更加灵活的调
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制。文献[19]基于扩展移相的调制方式优化了回流

功率。文献[20-21]采用双重移相（Dual Phase Shift, 
DPS）调制策略给出最小电流应力的优化算法。为

进一步扩大软开关范围，文献 [22]采用三重移相

（Triple Phase Shift, TPS）调制策略，在实现整个负

载范围内电流应力最小化的同时保证了 DAB 全范

围软开关。文献[23]则是从减小变换器系统峰值电

流和磁性元件设计成本的角度给出了一种基于三重

移相的最小峰值电流控制算法。 
在 DAB 型 AC-DC 变换器中，仅采用 SPS 控制

时，交流侧输入电流畸变较大，开关管电流应力也

很大。采用更多自由度的调制策略，DAB 变换器可

以满足宽电压增益的要求，但是难以在所有范围内

实现软开关。文献[24]通过采用 TPS 调制策略的内

部模式，在一定程度上拓宽了软开关范围，但是难

以保证较小的电流应力。文献[25]通过引入模式切

换的调制手段，在降低变换器的电流应力的同时，

拓宽了变换器的软开关范围，但会在一定程度上增

加变换器调制的复杂度。 
基于相移控制的优化算法会导致系统输入电流

与移相比之间呈非线性关系，增加控制的复杂度，

并且这种非线性关系也会使得闭环控制器设计变得

较为复杂 [26]。文献[27]通过采用拉格朗日算法降低

了系统电流应力，并引入虚拟频率将非线性控制简

化为线性控制，但计算过程较为复杂。 
本文针对单级式双有源桥 AC-DC 变换器调制

非线性和电流应力较大的问题，提出一种基于线性

化的变换器最小电流应力控制策略。该控制策略实

现了输入电流与移相比之间的线性化，并且在有效

降低变换器电流应力的同时保证开关管具有较宽零

电压开通范围。最后，通过仿真和实验对本文所提

控制策略进行验证，证明了该控制策略的可行性。 

1  电路拓扑 

图 1 为单级式双有源桥 AC-DC 变换器拓扑，

S1、S3 和 S2、S4 为一次侧的双向开关，S5～S8 构成

二次侧全桥，Lac 和 Cac 构成交流滤波器，Cdc 为直流

稳压电容，Lk 为折算到变压器一次侧的漏电感，Lm

为折算到变压器一次侧的励磁电感，高频变压器 T
的匝数比为 n。 

交流侧电压工作于正半周期时，开关管 S3、S4

常通，S1、S2 工作于高频开关状态；负半周期时开

关管 S1、S2 常通，S3、S4 工作于高频开关状态。直

流侧开关管 S5～S8 高频导通。 

 
图 1  单级式双有源桥 AC-DC 变换器拓扑 

Fig.1  Single-stage dual active bridge AC-DC converter 

2  扩展移相调制及其线性化 

2.1  扩展移相调制 
如图 2 所示为 DAB 变换器在电网电压正半周

期时，EPS 调制方式下的典型工作波形。所有驱动

信号的占空比均为 0.5，Ts 为变换器的一个开关周

期。D1 为 S6 和 S8 之间的移相比，D2 为 S2 和 S8 之

间的移相比。 

 
图 2  扩展移相调制下 DAB 变换器正半周期典型 

工作波形 

Fig.2  Typical operating waveforms of DAB converter 

positive half-cycle under extended phase-shift modulation 

在 DAB 变换器进入稳态运行时，电感电流波

形呈半周期中心对称。故本文只选取 t0～t6 时段进

行分析。由于死区时间很短，可以近似认为电感电

流在开关管切换过程中不发生变化。根据图 2 所示

的工作波形，可求得电感电流在不同时段的表达  
式为 
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式中，各时刻由占空比 D1、D2 表示为 
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结合式（1）与式（2）可以得到关键节点时刻

的电感电流值分别为 
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式中，m 为电压传输比，m=|vac|/(nVdc)；fs 为变换器

开关频率，满足 Ts=1/fs。 
由式（3）可得正半周期的输入电流为 t0～t6 时

段开关管电流积分，表达式为 

( )6

0

2 2dc

s
ac mos 1 1 2 1 2

s k

1 ( )d 2 4 4
4

t

t

nV
i i t t D

f
D D D D

T L
= = − + + −∫  

（4） 
变换器的平均传输功率为 

( )ac dc 2 2
ac 1 1 2 1

ks
22 4 4

4
v nV

P D D D
f

D D
L

= − + + −   （5） 

2.2  输入电流线性化 
基于相移控制的优化算法会导致系统输入电流

与移相比之间呈非线性关系，增加控制的复杂度。

通过对式（4）分析，变换器输入电流 iac 受移相比

D1、D2 以及频率 fs 的影响。为解决上述问题，实现

变换器输入电流与移相比之间的线性化控制，在此

将输入电流表达式化简为仅与其中一个变量相关的

线性表达式。针对上述问题，引入移相指数 k，有 

2

1

D
k

D
=               （6） 

将式（6）代入到式（4）可得输入电流为 

( )2
ac 1 1 1

dc
1

ks
2 4

4
1 4i D D kD

n
L

V
k D

f
= − + + −    （7） 

由于输入电流表达式（7）依然与移相比 D1 和

开关频率 fs 两个变量相关，因此输入电流 iac 与移相

比 D1 的关系仍是非线性的。 
输入电流 iac 与移相比 D1 和漏感 Lk 的函数关系

如图 3 所示，图中两条曲线所在平面为 iac 与 D1 的

非线性关系。随着移相指数 k 的增大，它们之间的

关系变得更加非线性，并且这种非线性使得调制变

得复杂，不利于提高输入电流的跟踪精度。 

 
图 3  输入电流 iac 与移相比 D1 和漏感 Lk 的函数关系 

Fig.3  Input current iac as a function of shift ratio D1 and 

leakage inductance Lk 

为了解决上述问题，通过引入最大开关频率

smaxf ，利用移相变频控制，将开关频率 sf 通过移相

比 D1 和最大开关频率 smaxf 表示出来，将输入电流

表达式（4）化简为仅随移相比 D1 变化的线性表达

式，此时变换器的开关频率函数 ( )s 1f D 为 

( ) ( )2
s 1 1 1 1 smax2 4 1 4f D D kD k D f= − + + −    （8） 

将式（8）代入到式（7）可以简化为 

smax

dc
ac 1

k4 f
nV

i D
L

=             （9） 

如式（9）和图 3 所示，通过所提出的变频控制

策略，输入电流 iac 和移相比 D1 变换为线性关系。 
2.3  功率因数校正 

假定交流输入电流为标准正弦电流，由式（9）
可以得到 
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式中，Iref 为输入电流的参考电流幅值。 
因此可以求得移相比 D1 为 

k refsmax
1

dc

4 sin( )f L I
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t
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其中 
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ac

2P
I

V
=             （12） 

式中，Pmax 为变换器的最大传输功率。 
假定输入交流电压与输入电流同相位， sin( )tω

也可以用输入的交流电压表示出来，即 

ac

ac
sin( )

v
t

V
ω =             （13） 

将式（12）和式（13）代入式（11）可以得到

D1 的表达式为 

k maxsmax
1 ac2

dc ac

8 L P
v

nV V
f

D =          （14） 

3  基于线性化的最小电流应力算法 

通过分析电感电流表达式（3），在 t4 时刻，电

感电流达到峰值，即 

( ) ( )dc
peak 4 1k

s k
1 0.25

2L
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i i t D mkD m
f L

= = − +  （15） 

式中，ipeak 为电感电流峰值，即电流应力。 

将式（8）代入到式（15）可以得到 

( )
k 2

k

dc 1 1
p

1 1
ea

m x 1
k 4

s a 2 4 1 4
0.25

2L
nV D mkD m

i i
Lf D k D

t
kD

−

− + + −

+
= = ⋅  

（16） 
式中，电压传输比 m 和移相比 D1 都与交流电压呈

半正弦规律变化，因此每一时刻的 m 和 D1 都有一

个固定的值相对应。对于电感电流应力表达式（15）
而言，在每一时刻，因为 m 和 D1 都是固定值，故

只与 k 的大小直接相关。 
为便于后续分析，图 4 给出了变换器电流应力

与交流输入电压 vac 和移相指数 k 之间的三维关系。  

 

图 4  电流应力在不同电压下随 k 的变化规律 

Fig.4  Law of variation of current stress with k at  

different voltages 

为了求得最小电流应力的轨迹，对式（16）中

的 k 求导，可以得到 
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图 5为电流应力导数关于交流输入电压 vac和移

相指数 k 的三维图，并在图中再做一个电流应力导

数为 0 的平面。图中，两面的交线就是最小电流应

力下 k 关于 vac 变化的曲线。 
令电流应力导数为 0，可以求得移相指数 k 关

于交流电压 vac 的表达式为 

2 2 2 2 2 2
1 1 1 1 1 1

1

4 8 16 16 8 8
4

D m m D mD D m D m
mD

k

mD+ + − + − + +

=

 

（18） 
将 m 和式（14）代入式（18）可以得到 k 关于

vac 的表达式。如图 6 所示为 k 关于 vac 的二维图。 

将 k 的表达式（18）代入输入电流表达式（4），
即可得到最小电流应力下的电感电流表达式。 

如图 7 所示为所提控制策略下半个工频周期的

移相比和开关频率变化曲线。其中移相比 D1 和 D2

变化范围在（0, 0.5）之间，最大开关频率为 100 kHz，
最小开关频率约为 45 kHz。 

变换器的软件控制流程如图 8 所示，用于解释

所提出的控制策略。首先对交流电压、直流电压、

输入电流进行采样，通过式（14）在 DSP 中计算出

移相比 D1 的表达式，再通过式（18）计算出最小电

流应力下移相指数 k 的表达式，最后将移相比 D1

和移相指数 k 代入到式（6）和式（8）求得移相比

D2 和开关频率 fs。 
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图 5  最小电流应力导数关于交流电压和 

移相指数的轨迹图 

Fig.5  Trajectories of minimum current stress with  

respect to AC voltage and phase shift exponent 

 

图 6  最小电流应力下 k 的变化曲线 

Fig.6  Variation curve of k under minimum current stress 

 

图 7  所提控制方法下移相比和开关频率的变化曲线 

Fig.7  Proposed control method downshift compared to 

and switching frequency variation curves 

 
图 8  基于线性化的变换器最小电流应力控制框图 

Fig.8  Block diagram of linearization-based minimum 

current stress control for converters 

4  软开关分析 

4.1  软开关实现条件 
根据图 2 分析可知，由于电感电流中心对称，

想要实现所有开关管的软开关，t2 时刻电感电流值 

需要大于一定的正值，以满足二次侧 S5 的软开关条

件。同理，t4 和 t6 时刻同样需要满足电感电流值大

于一定的正值，以实现二次侧 S8 和一次侧 S2 的软

开关条件。以 t0～t6 时段为例，软开关条件为 
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           （19） 

式中，Izvs1 和 Izvs2/n 为一次侧与二次侧开关管结电

容完全充放电所需要的最小电感电流。 
实现软开关不仅与开关管导通时刻的电感电流

大小有关，还与死区时间相关。即使有足够大的电

流，但是死区时间不够，结电容依然无法实现完全

的充放电，也就无法实现 ZVS 导通；反之，如果电

感电流小于实现软开关所需的最小电流，即使死区

时间足够长，也无法实现 ZVS 导通。因此想实现

ZVS 导通，至少需要满足上述的两个条件。 
为实现 ZVS 导通，死区时间需要满足 

zvs d ds i,oss
1
2

I t V C＞          （20） 

式中，td 为死区时间；Vds 为开关管漏源极电压；Ci,oss

为变换器一次侧和二次侧开关管的结电容。 
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表 1 为变换器仿真参数，由表 1 可求得一次侧

和二次侧在最小电流下所需要的死区时间分别为

322 ns 和 456 ns。但是死区时间过长会产生较大的

死区损耗，并且还会造成输入电流在开关频率较低

时刻产生畸变，因此本文的死区时间 td 设为 100 ns。 
表 1  变换器仿真参数 

Tab.1  Converter simulation parameters 

参   数  数   值  

交流电压 vac/V 220 

交流电压频率 f/Hz 50 

直流电压 Vdc/V 48 

额定功率 Pac/W 500 

漏电感 Lk/μH 65 

最大开关频率 fsmax/kHz 100 

变压器电压比 n 4∶1 

交流侧开关管结电容 Ciss/pF 200 

直流侧开关管结电容 Coss/pF 400 
 

对式（20）变形可得在死区时间一定时，实现

软开关所需要的电流大小为 

ds i,oss
zvs

d

2V C
I

t
＞           （21） 

一次侧开关管实现软开关的最小电流为 

ac iss
zvs1

d

2
1.24sin( )

v C
I t

t
ω==       （22） 

二次侧开关管实现软开关的最小电流为 

dc oss
zvs2

d

2
0.384 A

V C
I

t
= =        （23） 

根据变压器电压比的关系可以得到二次侧实现

软开关所需的最小电感电流大小为 0.096 A。 
4.2  软开关范围分析 

根据已经求得的实现软开关所需的电感电流大

小和各时刻的电感电流表达式，可以作出开关管导

通时刻的电感电流与实现软开关所需的电感电流的

三维图，以直观清晰地判断各个开关管的 ZVS 导通

范围。 
如图 9 所示为一次侧开关管 S2 导通时刻电感电

流 iLk(t6)和其实现软开关所需的最小电感电流 Izvs1

的三维图。从图中可以看出，沿着最小电流应力下

的 iLk(t6)除了极端轻载下小于 Izvs1，在其他时刻均能

实现软开关。开关管 S2 几乎实现了全范围的 ZVS   
导通。 

 
图 9  一次侧开关管 S2 的软开关范围 

Fig.9  Soft switching range of the primary side  

switching tube S2 

同理，如图 10 所示为二次侧开关管 S5 导通时

刻电感电流 iLk(t2)和其实现软开关所需的最小电感

电流 Izvs2/n 的三维图。从图中可以看出，沿着最小

电流应力下的 iLk(t2)不恒大于 Izvs2/n，因此开关管 S5

在死区时间为 100 ns 下的轻载时不能实现软开关。 

 
图 10  二次侧开关管 S5 的软开关范围 

Fig.10  Soft switching range of the secondary side 

switching tube S5 

如图 11 所示为二次侧开关管 S8 导通时刻电感

电流 iLk(t4)和其实现软开关所需的最小电感电流 Izvs2/n 
的三维图。从图中可以看出，沿着最小电流应力下

的 iLk(t4)除了极端轻载下小于 Izvs2/n，在其他时刻均

能实现软开关。开关管 S8 几乎实现了全范围的 ZVS
导通。 

5  仿真与实验验证 

5.1  仿真验证 
根据上述理论分析结果，在 PSIM 软件中使用

表 1 中的参数进行仿真，验证所提出的基于线性化

的变换器最小电流应力控制策略。 
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图 11  二次侧开关管 S8 的软开关范围 

Fig.11  Soft switching range of the secondary side 

switching tube S8 

由上述分析可知，变换器的输入电流应与移相

比 D1 呈线性关系，与移相比 D1 与 D2 成正比，且在

半周期内均呈正弦变化。线性化下正向传输功率时

变换器的工作波形如图 12 所示，输入电流与移相比

D1 实现了线性化。 

 
图 12  线性化下正向传输功率时变换器的工作波形 

Fig.12  Converter operating waveforms during  

forward power transmission under linearization 

由图 4 可知，在不同电压下，变换器的电流应

力随移相指数的改变而变化。为方便对比优化前后

电流应力的变化情况，本文选取 k =0.5 作为优化前

的移相指数大小。为了降低变换器的电流应力，本

文通过改变移相指数 k 的大小来实现这一目标。 
变换器在表 1 参数下，电流应力优化前后对比

如图 13 所示。图 13a 中，当移相指数 k =0.5 时，变

换器电感电流的最大值约为 13.7 A。当移相指数 k
采用式（18）的最小电流应力的优化结果时，如图

13b 所示，变换器电感电流的最大值约为 10.7 A，

电流应力有明显的下降。 

 

（a）未优化电流应力前（k=0.5）  

 

（b）优化电流应力后  

图 13  变换器电感电流和端口电压的波形 

Fig.13  Transducer inductive current and port voltage 

waveforms 

5.2  实验验证 
本文搭建了单级式 AC-DC 变换器样机，表 2 为

变换器实验参数，控制算法由 TMS320F28335 DSP
实现，硬件实验平台如图 14 所示。 

图 15 为所提控制策略的交流输入电压 vac、交

流输入电流 iac 和 DAB 输出直流电压压 Vdc 的实验

波形，与所提出的理论波形相吻合。 
图 16 为变换器在输入电压 50 V、输出功率

100 W 下电感电流和端口电压实验波形。由于变换

器的电流应力随移相指数的改变而变化，为对比优

化前后电流应力的变化情况，图 16a 展示了变换器 
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表 2  变换器实验主要参数 

Tab.2  Main parameters of converter experiment 

参   数  数   值  

交流电压 Vac/V 50 

交流电压频率 f/Hz 50 

直流电压 Vdc/V 12 

额定功率 Pac/W 100 

漏电感 Lk/μH 25 

最大开关频率 fsmax/kHz 80 

变压器电压比 n 4∶1 
 

 

图 14  单级式 AC-DC 变换器实验平台 

Fig.14  Single-stage AC-DC converter experimental 

platform 

 
图 15  单相 AC-DC 变换器的稳态工作波形 

Fig.15  Steady-state operate waveforms of  

the single-phase AC-DC converter 

 

（a）k=0.5 时的变换器工作波形  

 

（b）优化电流应力后的变换器工作波形  

图 16  输入电压 50 V 时变换器电感电流和 

端口电压波形 

Fig.16  Converter inductor current and port voltage 

waveforms at 50 V input voltage 

在未优化电流应力、移相指数 k=0.5 时的变换器两

端端口电压和电感电流的整体波形和细节波形，此

时的电感电流的峰值为 10 A 左右。图 16b 展示了变

换器在输入电压 50 V，输出功率 100 W 下通过式

（18）优化电流应力以后的变换器两端端口电压和

电感电流的整体波形和细节波形，此时的电感电流

的峰值为 9 A 左右。通过对电流应力优化前后的对

比可以看到，在采用文中所提控制策略下，电流应

力可以有效降低。 
为进一步验证本文所提控制策略在不同输入电

压下的优化情况。如图 17 所示为输入电压 40 V 下

变换器电流应力优化前后对比波形。从前后对比可

以看到，优化前电流应力约为 9 A，通过采用本文

所提控制策略后，电感电流峰值可降为 7.5 A 左右。 

 

（a）k=0.5 时变换器工作波形    （b）优化后变换器工作波形  

图 17  输入电压 40 V 时变换器电流应力优化前后的 

工作波形 

Fig.17  Operating waveforms of the converter before and 

after current stress optimization at input voltage 40 V 

如图 18 所示为输入电压 30 V 下变换器电流应

力优化前后对比波形。从前后对比可以看到，优化

前电流应力约为 7 A，通过采用本文所提控制策略

后，电感电流峰值可降为 5.4 A 左右。 
图 19 展示了交流侧开关管 S2 在不同工频相位

时刻 ZVS 细节波形，其中图 19a 和图 19b 分别为重 
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（a）k=0.5 时变换器工作波形   （b）优化后变换器工作波形  

图 18  输入电压 30 V 时变换器电流应力优化前后的 

工作波形 

Fig.18  Operating waveforms of the converter before and 

after current stress optimization at input voltage 30 V 

 

（a）重载                   （b）轻载  

图 19  一次侧开关管 S2 的 ZVS 波形 

Fig.19  ZVS waveforms of the primary switching tube S2 

载和轻载条件下的软开关情况。可以从图中看到，

S2 几乎实现了全范围 ZVS 导通。 
图 20 展示了直流侧开关管 S5 在不同工频相位

时刻 ZVS 细节波形，其中图 20a 和图 20b 分别为重 

 

（a）重载下 ZVS 细节波形     （b）轻载下 ZVS 细节波形  

 

（c）极端重载下 ZVS 局部放大图 （d）极端轻载下 ZVS 局部放大图 

图 20  二次侧开关管 S5 的 ZVS 波形 

Fig.20  ZVS waveforms of the secondary  

side switching tube S5 

载和轻载条件下的软开关情况，图 20c 和图 20d 为

两种极端轻载条件下软开关细节波形的局部放大

图。由式（21）在表 2 参数下可以求得直流开关管

S5 实现软开关时的最小电感电流为 0.06 A。在图 20c
的条件下，电感电流大于 0.06 A，变换器开关管 S5

实现 ZVS 导通。在图 20d 条件下，电感电流低于

0.06 A，变换器开关管 S5 未实现 ZVS 导通。 
图 21 展示了直流侧开关管 S8 在不同工频相位

时刻 ZVS 细节波形，其中图 21a 和图 21b 分别为重

载和轻载条件下的软开关情况。可以从图中看到，

在重载和轻载条件下 S8 均实现了 ZVS 导通，几乎

实现了全范围 ZVS 导通。 

 

（a）重载                       （b）轻载  

图 21  二次侧开关管 S8 的 ZVS 波形 

Fig.21  ZVS waveforms of the secondary  

side switching tube S8 

图 22 展示了变换器在输入电压 50 V，输出最

大功率 100 W 下优化前后不同负载率效率对比。优

化前在移相指数 k=0.5 时，变换器最高效率约为

91.6%，而采用本文所提控制策略后，变换器效率

最高可达 93.8%，变换器整体效率越提升了约 2%。 

 

图 22  变换器在不同负载下优化前后效率对比  

Fig.22  Comparison of converter efficiency before and 

after optimization at different loads 

6  结论 

本文针对单级式双有源桥 AC-DC 变换器调制

非线性和电流应力较大的问题，提出了一种基于线

性化的变换器最小电流应力控制策略。该控制策略

可以将输入电流的非线性函数线性化，降低变换器
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的控制复杂度；在此基础上，通过优化移相指数，

在有效降低变换器电流应力的同时保证开关管具有

较宽零电压开通范围；并且移相比和开关频率以解

析形式获得。最后，通过仿真和实验对本文所提控

制策略进行验证，证明了该控制策略的可行性。 
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Linearization-Based Minimum Current Stress Control Strategy for 
Single-Stage Dual Active Bridge AC-DC Converter 
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Abstract  In distributed power supply and distributed energy storage technologies, a bidirectional AC-DC 
converter is an important energy conversion device connecting AC-DC hybrid microgrids, and its performance 
index directly affects the overall performance and effect of hybrid microgrids. Compared with the two-stage 
topology, the single-stage dual active bridge (DAB) AC-DC converter removes the intermediate DC bus 
capacitance with a large capacitance value, reduces the conversion link, and has apparent power density and cost 
advantages. The traditional DAB AC-DC converter mainly adopts the modulation strategy of phase shift, which 
has the problems of high current stress and narrow soft-switching range. In addition, only adopting the phase 
shift control leads to the nonlinear relationship between the system input current and the shift ratio, increasing 
the control complexity. Therefore, this paper proposes a linearization-based minimum current stress control 
strategy for the converter to address the problems of modulation nonlinearity and high current stress in a 
single-stage dual active bridge AC-DC converter. This control strategy reduces the converter’s control 
complexity and current stress, ensuring a wide zero voltage switch (ZVS) range of the switching tubes. 

Firstly, the switching characteristics of the extended phase-shift (EPS) modulation strategy are analyzed. For 
the nonlinearity between the input current and the shift ratio, the input current iac and the shift ratio D1 are 
linearly related by introducing the phase shift index k and the maximum switching frequency fsmax. The 
expressions of the shift ratio D1 and the switching frequency fs are obtained combined with power factor 
correction. The switching characteristics of the EPS modulation strategy are analyzed. The trajectory of the 
phase-shift index k under the minimum current stress is obtained by the differential polarity method. Then, the 
expression of the shift ratio D2 is obtained. Finally, the soft-switching ranges are analyzed for switch tubes S2, S5, 
and S8. Except for the DC-side switch tube S5, which is difficult to realize soft-switching in the small range under 
extreme light-load conditions, the other two switch tubes can realize ZVS in the wide range in other cases. 

This paper verifies the proposed control strategy by combining simulation and experiment. Firstly, regarding 
simulations, the proposed control strategy can achieve the linearization between the input current and the shift 
ratio, effectively reducing the converter current stress. An experimental prototype is constructed with an AC 50 V 
input, DC 12 V output, and 100 W output power. The current stress is compared before and after optimization 
under different input voltages and the soft-switching realization under different load conditions. The control 
strategy effectively reduces the current stress of the converter while ensuring that the switching tubes have a wide 
ZVS turn-on range. 

Keywords：AC-DC converter, extended phase shift, linearization, minimum current stress, zero voltage switching 
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