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摘　要：分布式能源的发展为双极直流微电网带来了巨大的优势。由于负载的不对称性，双极直流微电网会出现

正负极之间的电压不平衡问题。为此，提出电压平衡器，分为集中式和分布式两种模式。集中式电压平衡器的缺

点是不能解决长途电力线路或终端负载的电压不平衡问题，而分布式电压平衡器因附加设施的建设而增加了成

本，为克服缺陷，将储能系统安装在双极直流微电网中，其缺点是必须在每个电压极单独安装。提出一种将双向变

换器和电压平衡器的功能应用于单一储能系统的电压平衡方法，通过储能电池的充放电控制来存储和供电，同时

减少了正负极之间的电压不平衡，功率转换级的数量也得到有效减少，提高了双极直流微电网运行的可靠性。通

过仿真设计和额定功率为 4 kW 实验样机的搭载，验证了所提方法的有效性。
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Abstract： The development of distributed energy resources brings significant advantages to bipolar DC microgrids. Due 

to load asymmetry， voltage imbalance may occur between the positive and negative poles of a bipolar DC microgrid. 

Voltage balancers have therefore been introduced and are generally classified into centralized and distributed 

configurations. A centralized voltage balancer cannot address voltage imbalance caused by long-distance power lines or 

terminal loads， while a distributed voltage balancer increases system cost due to the construction of additional facilities. 

To overcome these drawbacks， energy storage systems can be integrated into bipolar DC microgrids. However， this 

approach requires separate installation at each voltage pole. In this paper， a voltage balancing method is proposed that 

integrates the functions of a bidirectional converter and a voltage balancer into a single energy storage system. By 

controlling the charging and discharging of the energy storage battery， the proposed system is able to store and supply 

power while simultaneously mitigating the voltage imbalance between the positive and negative poles. Meanwhile， the 

number of power conversion stages is effectively reduced， thus improving the operational reliability of the bipolar DC 

microgrid. The effectiveness of the proposed method is verified through simulation studies and experiments conducted 

on a 4 kW rated laboratory prototype.
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微电网是一种规模较小的局部电网，通常由分

布式发电、储能装置和负载组成。微电网的配置方

法分为孤岛型和并网型，微电网的结构分为交流和

直流两种［1-2］。传统研究主要集中在交流微电网，因

为它有几个技术优势，如旋转机器的固有特性、长

距离传输电力的能力、使用变压器升压和降压交流

电的便利性，使得交流公用电网与交流分布式电

源（distributed resources，DG）连接较为方便［3］。然

而，由于现代功率电子技术及 DG 的发展，如光伏、

风力发电和电力电子技术，直流微电网近年来引起

了人们的广泛关注。直流微电网不产生无功功率，

不存在因无功电流造成的传输损耗，因此可以省去

交直流转换的技术过程，其运行效率得到了有效提

高［4］；又因其使用直流电压，则更适合于整合 DG，而

不需要考虑其他微电网和发电机所需的频率、相位

角和同步控制。此外，直流微电网在安装面积和成

本方面具有一定的优势，因为它需要较少的变压

器、滤波器和功率转换级［5］。

直流微电网的结构分为单极系统和双极系统。

在单极系统中，电力传输通过两根电线在单一电压

水平下进行，因其具有简单的配置，故可以使用高

电压传输高功率，并且不会出现两极之间的电压不

平衡。另外，采用高电压电平需要额外的 DC-DC
变换器来匹配系统，并且需要更高级别的保护，使

用低电压电平限制了该系统的远距离电能传输［6］。

双极系统通常包括 3 条电力传输线，其中两条线用

作正极和负极，另一条电力传输线用作中性线。这

种结构提供了两个可用的电压水平，这取决于参考

电位点是设置为中性极还是负极，即使其中一个直

流极发生故障，也可以通过其他直流极和辅助变流

器供电。因此，双极系统有可能为直流微电网提供

更高的运行可靠性和安全性［7］。然而，如果负载在

两个极之间不对称，则在双极系统中出现电压不平

衡。为解决这一技术挑战，通常在直流侧附近构建

电压平衡器，以维持双极直流微电网中的直流母线

电压平衡。

多项研究提出并分析了不同类型的电压平衡

器［8-9］。其中，最简单的电压平衡器拓扑结构是双向

Buck-Boost 型电压平衡器，通常作为二级电网整流

器应用，但也存在一些缺点，如电感中的电流纹波

较高、需要较大的直流链路电容器和无功环流［10］。

此外，与传统的 Buck-Boost 型电压平衡器相比，改

进型 Buck-Boost 型电压平衡器可减少关断开关损

耗。然而，这种类型的电压平衡器存在开关击穿的

缺点，降低了功率变换器和直流微电网的运行可靠

性［11］。为解决这一问题，相关学者提出了多种从传

统 Buck-Boost 平衡器衍生而来的拓扑结构，其中之

一是双 Buck-Boost 平衡器，通过分割每个电感器，

以较低的电感电流工作。此外还提出了另外两种

电压平衡器，即双向超级 SEPIC 和超级 Zeta，以降

低功率开关器件的电压应力［12-13］。前面提到的电压

平衡器在连接到交流电网侧整流器的直流链路时，

可减轻电压不平衡，但这也存在因线路而导致电压

不平衡的风险［14］。因此，在双极直流微电网中，如

果是小规模直流微电网，额外建造电压平衡器的成

本就会很高［15-16］。

因此，本文旨在研究一种基于电池或电解水技

术的单一储能系统（energy storage system，ESS）集

成双向变换器和电压平衡器功能的运行方法，传统

的 ESS 会在电力供不应求时储存电力。但是，为了

减少双极直流微电网中的电压不平衡，需要在正极

和负极分别建立独立的 ESS，采用这种方法的 ESS
变流器由两个半桥脚和一个交错结构组成，变流器

的输出端与正极、负极和中性极相连，无需额外的

电压平衡器，从而提高了双极直流微电网的运行可

靠性。

此外，本文提出将双向变换器与电压平衡器功

能集成于单一储能系统。现有分布式 ESS 方案在

成本、效率上的具体差异对比如下。

成 本 差 异 ：分 为 集 中 式 ESS 方 案 和 分 布 式

ESS 方案。其中，集中式 ESS 方案分为投资成本

和运行维护成本两部分。投资成本的集中式 ESS
通常需要更大的储能单元，因此初始投资成本较

高；而运行维护成本的集中式 ESS 维护成本相对

较低，因为集中管理便于维护。投资成本的分布式

ESS 方案涉及多个小型的储能单元，单个单元成本

较低，但总成本可能较高；运行维护成本的分布式

ESS 维护成本可能较高，因为分散管理增加了维护

难度。

两种方案成本的定量差异：假设一个微电网需

要 1 MW·h 的 储 能 容 量 ，集 中 式 ESS 可 能 需 要

1 000 kW·h 的储能单元，而分布式ESS可能需要 10个

100 kW·h的单元。集中式ESS成本如下：1 000 kW·h×
1 000 元/（kW·h）=100 万 元 ；分 布 式 ESS 成 本 ：

10×100 kW·h×1 200 元/（kW·h）=120 万元；成本

差异为 120 万元-100 万元=20 万元。
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效率差异：集中式 ESS 方案分为转换效率和响

应时间两种。其中，集中式 ESS 通常具有更高的转

换效率，因为单一的转换设备可以针对特定的工作

条件进行优化；集中式 ESS 的响应时间可能较长，

因为需要从较大容量的储能单元中提取能量。另

外，分布式 ESS 的转换效率可能较低，因为多个小

型转换设备可能导致能量损失；分布式 ESS 的响应

时间较短，因为可以在多个地点同时进行能量释放

或存储。

两种方案效率的定量差异：假设集中式 ESS 的

转换效率为 95%，分布式 ESS 的转换效率为 90%。

假设一年内总的能量转换次数为 1 000 次，每次转

换 1 MW·h。集中式 ESS 总能量损失：1 000 次×
1 MW·h/次 ×（1-0.95）=50 MW·h；分布式 ESS
总能量损失：1 000 次×1MW·h/次×（1-0.90）=
100 MW·h。效率差异：100 MW·h-50 MW·h=
50 MW·h。

综上所述，在成本方面，分布式 ESS 方案通常

比集中式 ESS 方案成本更高；在效率方面，集中式

ESS 方案通常具有更高的转换效率，但响应时间较

长。这些定量差异可以根据实际项目的规模和需

求进行调整和优化。

1　双极型 DC-DC变换器的工作原理

1.1　传统的电压平衡方法和所提方法

传统双极直流微电网电压平衡器的拓扑如图 1
所示。如果 R1大于 R2，则表明正极的负载功率小于

负极的负载功率；如果与正极相连的 R1 增加，则向

开关管 S1施加 PWM 信号，向负极提供不平衡功率；

如果与负极相连的 R2 增加，则开关管 S2 工作，吸收

不平衡功率。通过这种开关控制，正、负极之间的

电压不平衡得以有效降低［12］。储能电池位于主变

换器的输入侧，从变换器通过反馈回路调节电压平

衡。图 2 为所提方法中使用的变换器电路，其中进

行双向供电的变换器被定义为主变换器［17］。

主变换器由电感 L1、开关管 S1和 S2组成。另一

方面，用于消除不平衡电压的变换器电路被定义为

从变换器，其由电感 L2、开关管 S3和 S4组成。在图 2
中，正线与中性线之间的电压用 Upo表示，中性线和

负线之间的电压则表示为 Uno。主变换器通过检测

Upn实现双向电力传输，而从变换器则利用 Uno电压

降低正负极之间的不平衡。储能电池位于主变换器

的输入侧，从变换器通过反馈回路调节电压平衡。

如图 1、2 所示的储能系统与现有拓扑的核心差

异主要包括储能系统结构、电压平衡机制、元件与

拓扑结构等方面的差异。其中，储能系统结构的现

有拓扑特点有以下几种：

1） 双储能系统，通常采用两个独立的储能单元

（如电池组或超级电容）分别连接正负母线（Upo 和

Uno），通过独立控制实现电压平衡；

2） 复杂开关配置，需要多个开关（如 MOSFET
或 IGBT）和电感/电容网络，以实现双向功率流动

和电压调节；

3） 对称性要求高，依赖对称的电路设计（如双

侧 DC-DC 变换器），维持正负母线电压平衡。

如图 1、2 所示的储能系统结构特点有以下

几种：

① 单一储能系统，仅使用一个储能单元（如电

池或超级电容）连接至双极母线，通过动态充放电

调节正负母线电压；

② 简化开关配置，通过 PON 信号或开关控制

逻辑实现单侧开关的智能切换，降低硬件复杂度；

③ 非对称性设计，利用 AC-DC 变换器或阻抗

匹配网络（“Z”）实现电压平衡，而非依赖对称的双

侧变换器。

电压平衡机制的现有拓扑机制主要有两个部

分：独立控制，通过两个储能单元分别调节正负母

线电压，Upo侧储能放电以提升电压，Uno侧储能充电

以降低电压；动态响应慢，需协调两个储能单元的充

主变换器 从变换器

+

‒

+

+

AC/DC

S1

S2

L1

C1

C2
R2

R1

P

N

图 1　传统双极直流微电网电压平衡器拓扑

Figure 1　Conventional bipolar DC microgrid voltage 
balancer topology
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S4

S1

S3

P O N

+

‒

+

‒

L1

L2

C1

C2 R2

R1

Ii

Ui

IL1

IL2

IC1

IC2

Io1

Io2

Iun

Upo

Uno
‒+

图 2　主从变换器电路拓扑

Figure 2　Master⁃slave converter circuit topology
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放电动作，可能导致响应延迟。图 1、2中电压平衡机

制的新拓扑机制：单侧动态调节，通过开关与电阻组

合或电压源实现单一储能单元的充放电控制，直接

作用于双极母线；自平衡机制，利用 PON 信号（可能

为功率开关控制信号）动态调整储能单元的接入状

态，快速抑制电压偏差；阻抗匹配优化，通过阻抗或

电感元件调节功率流动路径，减少电压波动。

现有拓扑元件主要有：双侧 DC-DC 变换器，如

双降压或双升压电路，分别连接正、负母线；多电

感/电容，需独立电感（如 L1、L2）和电容（如 C1、C2）

滤波；复杂控制逻辑，需同步控制双侧开关（如 S1、

S2）以维持平衡。图 1、2 中新拓扑元件：共享储能单

元，单一储能单元通过开关和电阻连接至双极母

线；简化电感/电容，可能仅需单个电感或通过 AC-
DC 变换器实现功率传输；新型控制信号，通过 PON
或开关 S1、S2动态调整开关状态，减少对多侧控制的

依赖。

1.2　不平衡负载下变流器的工作原理

主变换器和从变换器的运行模式分为两种，其

中主变换器的一种运行模式被称为放电模式，向

Upn供电；主变换器的另一种运行模式被称为充电模

式，向 U i供电。升压模式是指从变换器将 Uno 电压

升高，降压模式是指从变换器将 Uno 电压降低。连

接到 Upo 的负载记为 R1，连接到 Uno 的负载记为 R2。

当 R1=R2时，Upo和 Uno的电压保持平衡。直流微电

网中负载的功率需求是不规则的，因此本文只考虑

R1≠R2的情况，即当 R1大于 R2时，Uno下降；反之，当

R2大于 R1时，Uno上升。

变换器在不平衡负载下的运行模式分为模式 1
和模式 2，放电模式定义为模式 1，充电模式定义为

模式 2。变换器的稳态运行模式如图 3 所示，开关管

（S1、S2、S3、S4）的占空比用 d1、d2、d3 和 d4 表示，一个

开关周期用 Ts表示。

为简化对运行模式的分析，做出以下假设：

1） 电容足够大，C1等于 C2；

2） 在图 2 中，两个电感 L1和 L2是相同的常数；

3） 开关管 S1和 S2不同时工作。

变量 iun代表不平衡电流，表示为

iun = io2 - io1 （1）
从 Ui端输入的电流 ii符合 KCL 定律，表示为

i i = iL1 + iL2 （2）
该电流由 U i侧提供，无论不平衡负载下的运行

模式如何，这些方程都能满足要求。

1.2.1　情况 1（主变换器：放电模式）

在情况 1 下，主变换器通过向开关管 S1 注入

PWM 信号来控制 Upn。从变换器的运行在两个开

关周期内分为 6 个阶段，其中，Uno大于 Upo。图 4 显

示了 t0至 t6期间的运行模式。

1）第 1 阶段（t0<t<t1）：t0时，开关管 S1和 S3同时

导通，电感电流 iL1 和 iL2 流经开关管 S1 和 S3，电感电

压 UL1、UL2为

U L1 = U L2 = U i （3）
电容电流 ic1、ic2分别为

ic1 + io1 = 0 （4）
ic2 = iun + ic1 = iun - io1 （5）

t0到 t1的斜率为

di i

dt
= 2U i

L
( t1 - t0 )= 2U i

L
d 3T s （6）

此外，对于式（3）~（6）的推导忽略了开关管压

降、死区效应以及等效串联电阻的影响。

2）第 2 阶段（t1<t<t2）。 t1时，开关管 S1接通，S3

关闭。UL1、ic1分别表示为式（3）、（4），UL2、ic2分别为

U L2 = U i - U no （7）
ic2 = iun + ic1 - iL2 = iun - io1 - iL2 （8）

L2 中积累的能量通过开关管 S4 的体二极管传

递到 Uno。t1到 t2的斜率变为

dii

dt
= 2U i - Uno

L
( t2 - t1 )= 2U i - Uno

L
( d1 - d3 )Ts

（9）

S1

S2

S3

S4

iL1

iL2

ii

UL1

UL2

UC2

UC1

t0 t1 t2 t3 t4 t5 t6 t7 t8 t9 t10 t11 t12

Ui

Ui

Ui ‒Upn

Ui ‒Uno

Upn‒Ui

Uno‒Ui
‒Ui

d3Ts

d2Ts

d4Ts

d1Ts

放电模式 充电模式

图 3　所提变换器的稳态运行模式

Figure 3　Steady⁃state operation modes of the 
proposed converter
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3） 第 3 阶段（t2<t<t3）：t2 时，开关管 S1 和 S3 关

断，iL1通过开关管 S2的体二极管流向 Upn，电感电压

UL2表示为式（7），UL1变为

U L1 = U i - U pn （10）
电容电流 ic1和 ic2分别表示为

iL1 = ic1 + io1 （11）
ic2 = ic1 + iL2 - iun = iL1 - io1 + iL2 - iun （12）

t2到 t3的斜率为

di i

dt
= 2U i - 1.5U pn

L
( t3 - t2 )=

2U i - 1.5U pn

L
( 1 - d 1 )T s （13）

第 1~3 阶段一个开关周期的平均电感电压

（UL1.avg，UL2.avg）计算公式为

U L1.avg = U i d 1 +(U i - U pn ) ( 1 - d 1 ) （14）
U L2.avg = U i d 3 +(U i - U no ) ( 1 - d 3 ) （15）

电压传输比 Gu1、Gu3分别为

G u1 = U pn

U i
= 1

1 - d 1
（16）

G u3 = U no

U i
= 1

1 - d 3
（17）

d1和 d3之间的关系为

d 1 = 1 + d 3

2 （18）

4） 第 4 阶段（t3<t<t4）：t3 时，开关管 S1 和 S4 接

通，电感电流 iL1 和 iL2 流过开关管 S1 和 S4，电感电压

UL1表示为式（3），UL2为

U L2 = U no - U i （19）
t3到 t4的斜率表示为

di i

dt
= U no

L
( t4 - t3 )= U no

L
d 1T s （20）

5） 第 5 阶段（t4<t<t5）：在 t4时，开关管 S1关闭，

S4接通，L1中积累的能量通过开关管 S2的体二极管

传输到 Upn，电感电压 UL1 变为式（10），UL2 表示为

式（19），电感电流 iL1 变为式（11），电容电流 ic2 变为

式（8）。t4到 t5的斜率表示为

di i

dt
= - 0.5U no

L
( t5 - t4 )= - 0.5U no

L
( d 4 - d 1 )T s

（21）
6） 第 6 阶段（t5<t<t6）：t5 时，开关管 S1 和 S4 关

断，电感电流 iL2通过开关管 S3的体二极管流向电感
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图 4　情况 1 的电路运行模式

Figure 4　Circuit operation mode for case 1
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L1，电感电压 UL1表示为式（10），UL2变为

U L2 = -U i （22）
不平衡电流 iun 表示为式（5）。从 t4 到 t5 的斜率

表示为

di i

dt
= - U pn

L
( t6 - t5 )= - U pn

L
( 1 - d 4 )T s  （23）

第 4~6 阶段一个开关周期的平均电感电压：

UL1.avg的计算公式为式（14），UL2.avg的计算公式为

U L2.avg = (U no - U i ) d 4 - U i ( 1 - d 4 )  （24）
利用式（14）、（24），电压传输比 Gu1 为式（16），

电压传输比 Gu4为

G u4 = U no

U i
= 1

d 4
（25）

这时 d1和 d4的关系表示为

d 1 = ( 2 - d 4 ) /2 （26）
1.2.2　情况 2（主变换器：充电模式）

在情况 2 下，主变换器向 Ui 供电，向开关管

S3 注入 PWM 信号，从变换器的运行分为 6 个阶

段，如情况 1，图 5 显示了 t6 至 t12 期间的电路运行

模式。

1） 第 1 阶段（t6<t<t7）：在 t6 时，开关管 S2 和 S3

同时开启，电感电流 iL1 流向 U i 端，电感电压 UL2 为

式（3），UL1为

U L1 = U pn - U i （27）
电容电流 ic1、ic2流向 iun端，表示为

iun = ic1 + ic2 （28）
t6到 t7的斜率表示为

di i

dt
= U pn

L
( t7 - t6 )= U pn

L
d 3T s （29）

2） 第 2 阶段（t7<t<t8）：在 t7时，开关管 S2接通，

S3 关断。 iL2 通过开关管 S4 的体二极管流向 Uno 端，

UL1 表示为式（27），UL2 变为式（7），电感电流 iL2 表

示为

iL2 = ic2 + iun - ic1 （30）
t7到 t8的斜率表示为

dii

dt
= 0.5Uno

L
( t8 - t7 )= 0.5Uno

L
( d2 - d3 )T s   （31）

3） 第 3阶段（t8<t<t9）：在 t8时，开关管 S2和 S3关

闭。电感 L1中积累的能量通过开关管 S1的体二极管

传输到 U i端。电感电压 UL2表现为式（7），UL1变为

（a）第 1 阶段 （b）第 2 阶段

（c）第 3 阶段 （d）第 4 阶段

（e）第 5 阶段 （f）第 6 阶段
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图 5　情况 2 的电路运行模式

Figure 5　Circuit operation mode for case 2
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U L1 = -U i （32）
电感电流 ic1满足式（4），iL2表示为

iL2 = ic1 + ic2 + iun （33）
t8到 t9的斜率表示为

di i

dt
= - U no

L
( t9 - t8 )= - U no

L
( 1 - d 2 )T s  （34）

第 1~3 阶段一个开关周期的平均电感电压

UL2.avg的计算公式为式（15），UL1.avg为

U L1.avg = (U pn - U i ) d2 - U i ( 1 - d 2 )  （35）
电压传输比 Gu2的计算公式为

G u2 = U i

U pn
= d 2 （36）

利用式（16）、（36）可以将 d2和 d3的关系表示为

d 2 = ( 1 - d 3 ) /2 （37）
4） 第 4 阶段（t9<t<t10）：在 t9 时，开关管 S2 和 S4

接通，电感电压 UL1变为式（27），UL2变为式（19），不

平衡电流 iun表示为

iun = iL2 + ic2 - ic1 （38）
由于 iL1和 iL2流向 Ui侧，ii线性增加，t9到 t10的斜

率表示为

di i

dt
=

1.5U pn - 2U i

L
( t10 - t9 )= 1.5U pn - 2U i

L
d2T s  （39）

5） 第 5 阶段（t10<t<t11）：在 t10 时，开关管 S2 关

闭，S4接通。电感电流 iL1通过开关管 S1的体二极管

流向 U i侧，UL1变为式（32），UL2表现为式（19），电容

电流 ic1流向正负载，不平衡电流 iun的计算公式为

iun = iL2 + ic1 + ic2 （40）
t10到 t11的斜率表示为

di i

dt
=

Uno - 2U i

L
( t11 - t10 )= Uno - 2U i

L
( d4 - d2 )Ts  （41）

6） 第 6 阶段（t11<t<t12）：在 t11 时，开关管 S2 和

S4 关闭。每个电感器中的剩余能量通过开关管 S2

和 S4的体二极管传输到 Ui端。电感电压 UL1、UL2均

变为式（3），不平衡电流计算为

iun = ic1 - ic2 （42）
t11到 t12的斜率表示为

di i

dt
= -2U i

L
( t12 - t11 )= -2U i

L
( 1 - d 4 )T s   （43）

第 4~6 阶段，一个开关周期的平均电感电压

UL1.avg和 UL2.avg的计算公式分别为式（35）、（24），d2和

d4的关系用式（25）、（36）表示为

d 2 = d 4 /2 （44）

2　控制器设计和稳定性分析

2.1　所提变换器的小信号建模

为设计双极型 DC-DC 变换器的控制装置，必

须推导出变换器的数学模型。通过使用小信号平

均状态空间数学模型，根据工作条件推导出主从变

换器的传递函数［18］。本文仅提及主变换器在放电

模式下工作时的过程，因为主变换器和从变换器的

传递函数是用同样的方法推导出来的，状态空间方

程和变量分别表示为

ẋ= Ax+ Bu （45）

x= é
ë
êêêê ù

û
úúúúiL

u c
，u= U i （46）

式中，x、u分别为状态变量向量和输入向量；A、B分

别为状态矩阵和输入矩阵［19］。

为推导出变换器的状态方程，电感电流和电容

电压被确定为状态变量［20］。在图 2 中，电容器 C1和

C2串联在双极性电压侧。因此，主变换器的状态方

程需要考虑 3 个状态变量。然而，当存在 3 个变量

时，就会引入三阶状态方程，使计算过程变得复杂。

因此，为了便于分析主变换器，做出下面假设：

1） 如图 3 所示，电容电压 Uc1和 Uc2根据开关操

作呈线性变化；

2） 输出电压 Upn 由各电容电压之和计算得出，

表示为

U pn ( t )= U c1 ( t )+ U c2 ( t ) （47）
通过对式（47）两边进行微分，可计算出 Upn 的

等效微分方程为

dU pn ( t )
dt

= dU c1 ( t )
dt

+ dU c2 ( t )
dt

（48）

因此，主变换器的状态变量为电感电流 iL1和双

极侧电压 Upn。开关管 S1 通态、断态时的状态方程

分别为

é

ë

ê
êê
ê
ê
ê ù

û

ú
úú
úi̇L1 ( t )

U̇ pn ( t )
=

é

ë

ê
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êêê
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ê
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+
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L 1

0
[U i ( t )]   （49）
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利用式（49）、（50）可以得到状态矩阵和输入矩

阵分别为

A 1 =
é

ë

ê

ê
êêê
ê

ê

ê ù

û

ú

ú
úú
ú

ú0 0

0 - R 1 + R 2

2R 1 R 2 C
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    （51）
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L 1
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    （52）

将式（51）、（52）整理为稳定状态下一个开关周

期的平均值，可得出状态方程为
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  （53）
式（53）显示了输入电压和输出电压之间的非

线性关系。

因此，小信号分析是通过在一个工作点将非线

性系统近似为线性系统来进行的。为了进行小信号

分析，变量被表示为直流项和交流扰动项之和［21-22］。

直流项用大写字母表示，交流扰动项用数学符号“ˆ”
表示，iL1、Upn、U i、D1 代表直流成分，îL1 ( t )、ûpn ( t )、
v̂ i ( t )、d̂ 1 ( t )代表抑制交流扰动成分，各变量为

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

iL1 ( t )= iL1 + îL1 ( t )
U pn ( t )= U pn + Û pn ( t )
U i ( t )= U i + Û i ( t )
d 1 ( t )= D 1 + d̂ 1 ( t )

（54）

去除直流项和二阶扰动分量后，将式（54）代入

式（45）并应用拉普拉斯变换，可表示为
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úîL1 ( s )
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d̂ 1 ( s )

（55）
其中，Δ 为

Δ = s2 + R 1 + R 2

2R 1 R 2 L 1 C
s + ( 1 - D 1 )2

L 1 C
（56）

占空比电流 G id_dis的传递函数表示为

G id_dis ( s )=

îL1

d̂ 1

=
( 1 - d 1 ) iL1 + ( )sC + R 1 + R 2

2R 1 R 2
U pn

L 1 Cs2 + ( R 1 + R 2 ) L 1

2R 1 R 2
s + ( 1 - d 1 )2

（57）
电流–电压 Gui_dis的传递函数表示为

G ui_dis ( s )= Û pn

d̂L1

=

- sL 1 iL1 +( 1 - d 1 )U pn

( 1 - d 1 ) iL1 + ( )sC + R 1 + R 2

2R 1 R 2
U pn

（58）

根据主、从变换器的工作原理，各传递函数如

表 1 所示。

表 1　主、从变换器每种模式的传输功能

Table 1　Transfer functions for each mode of master and slave converters
类型

主变

换器

从变

换器

模式

放电

充电

升压

降压

占空比

G id_dis ( s )=
( 1 - d1 ) iL1 + ( )sC + R 1 + R 2

2R 1 R 2
U pn

L1 Cs2 + ( R 1 + R 2 ) L1

2R 1 R 2
s +( 1 - d 1 )2

G id_dis ( s )=
d2 iL1 - ( )sC + R 1 + R 2

2R 1 R 2
U pn

L1 Cs2 + ( R 1 + R 2 ) L1

2R 1 R 2
s +( 1 - d 1 )2

G id_boost =
( 1 - d3 ) iL2 + ( )sC + 1

R 2
U no

L2 C 2 s2 + L2

R 2
s +( 1 - d3 )2

G id_buck =
d4 iL2 + ( )sC2 + 1

R 2
U no

L2 C 2 s2 + L2

R 2
s + d4

2

电流–电压

G ui_dis ( s )=
- sL1 iL1 +( 1 - d1 )U pn

( 1 - d 1 ) iL1 + ( )sC + R 1 + R 2

2R 1 R 2
U pn

G ui_char ( s )=
sL1 iL1 + d2U pn

d2 iL1 - ( )sC + R 1 + R 2

2R 1 R 2
U pn

G ui_boost ( s )=
sL1 iL1 + d2U pn

d2 iL1 - ( )sC + R 1 + R 2

2R 1 R 2
U pn

G ui_buck ( s )= sL2 iL2 + d4U no

d4 iL2 + ( )sC2 + 1
R 2

U no
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2.2　控制器设计和系统稳定性分析

主、从变换器的每个控制器都采用双环控制方

法。内控制环路调节电感器电流，外控制环路调节

电容器电压，每个控制器都以 PI 补偿器的形式实

现，所提方法的控制框图如图 6 所示。其中，Ems 表

示放电或充电模式的信号，若 Ems 为 1，主变换器将

运行放电模式；反之，当 Ems等于 0 时，主变换器运行

充电模式。从变换器的信号为 Ebal和 Esl，Ebal表示从

变换器的工作信号，Esl 表示电压平衡信号，从变换

器的运行取决于 Ebal值。当 Ebal为 1 时，控制器根据

Esl的值以升压或降压模式运行，所提电压平衡方法

的运行模式如图 7 所示。首先，根据 Ems值确定主变

换器的模式。如果 Ems为 1，主变换器工作在放电模

式，以维持 Upn电压，开关管 S₂保持关闭状态。主变

换器工作后，从变换器则比较 Upo 和 Uno 的电压，产

生 Ebal信号，当 Ebal为 0 时，从变换器不工作，因为开

关管 S3和 S4保持关断状态。如果 Ebal为 1，从变换器

将根据电压不平衡状况确定 Esl 信号；如果 Esl 为 1，
则从变换器通过开关管 S₃运行升压模式，开关管 S4

保持在关断状态；反之，如果 Esl为 0，开关管 S₃保持

关断状态，从变换器通过开关管 S4 运行降压模式。

通过这一控制过程，不平衡电压在电池充电或放电

时得以降低。表 2 列出了设计的控制器参数。其

中，ωc表示带宽，θPM表示相位裕度，选择的 ωc比主变

换器的要大。输出电压 Upn 被用作基准电压，因此

要求控制器具有较高的响应速度。此外，选择较高

的 θPM也是为了确保系统的稳定性。

根据表 2 中的设计规格，主变换器和从变换器

的 PI 补偿器如表 3 所示。为了分析所设计的 PI 补
偿器和变换器系统的稳定性，选择了 PI 补偿器增益

稳定性范围，并采用了奈奎斯特稳定性标准法。

本文只分析主变换器在放电模式下运行的情

况，如文 3所述，带电压控制器的主变换器根点如图 8
所示。文献［23］选择了升压变换器 PI 电压控制器

的增益稳定范围，并对其稳定性进行了分析。

在图 8（a）中，当积分增益 K i 固定为一个恒定

值时，根点与虚轴相交处的比例增益 Kp 为 6.85；在
图 8（b）中，当 Kp固定为一个恒定值时，根点与虚轴

相交处的 K i 为 108。因此，当主变换器工作在放电

开始

否
Ems=0Ems=1

Ems=1

否

是

否

Upo≠Uno

Ebal=1 Ebal=0

Upo>Uno

是

Esl=0Esl=1

结束

S1为情况 1
S2为关闭

S1为关闭
S2为情况 2

S3为情况 1
S4为关闭

S3为关闭
S4为情况 2

S3为关闭
S4为关闭

图 7　所提电压平衡方法的运行模式流程图

Figure 7　Operation modes of the proposed voltage 
balancing method

表 2　控制器带宽和相位裕度规格

Table 2　Specifications of controller bandwidth and
 phase margin

类型

主变换器

从变换器

控制器

电流

电压

电流

电压

ωc/（rad ⋅ s–1）

2 000

50

4 000

100

θPM/deg

50

80

60

85

表 3　各运行模式下的补偿器增益值

Table 3　Compensator gain values under each operating mode

类型

主变换器

从变换器

控制器

电流

电压

电流

电压

电压控制器

Kp

0.062 7

0.011 5

0.130 9

0.292 1

Ki

1.900

0.425

4.800

4.360

电流控制器

Kp

0.007 8

0.003 3

0.031 7

0.039 6

Ki

6.00

2.50

17.60

15.85

PI

PI

PI

PI

S1

S2

主变换器

从变换器

U *
pn

Ems

U pn

U *
i

U i
i*

L1char iL1

iL1i*
L1dis

1
0

U no

U pn ‒U no

i*
L2bs

iL1

PI PI

PIPI

1
0

iL2
i*

L2bu

S3

S4

Ebal
E sl

U *
pn

2

U *
pn

2

图 6　所提方法的控制框图

Figure 6　Control block diagram of the proposed method
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模式时，PI 电压控制器的 Kp稳定范围为 0~6.85，K i

稳定范围为 0~108。Kp和 K i都在稳定范围内，因此

主变换器的电压控制器是稳定的。

当主变换器工作在放电模式时，带补偿器的变

换器奈奎斯特曲线如图 9 所示。奈奎斯特稳定性准

则认为，当满足 Z=P+N 时，系统是稳定的，Z 代表

位于闭环传递函数右半平面的极点数，P 代表位于

开环传递函数右半平面的极点数，N 表示开环传递

函数曲线在-∞<ω<∞［24］的频率范围内绕-1+j0
顺时针旋转的次数。通过分析奈奎斯特曲线，证明

系统是稳定的，因为 Z=P+N 满足要求。

3　仿真设计分析

将初始负载均等地施加在正负极上，主变换器

运行后再增加一个负载，就会产生电压不平衡。仿

真条件如下：

1） Upo和 Uno端各连接 960 W 初始负载；

2） 从 0 s 到 3 s，主变换器工作在放电模式，从

3 s到 6 s，主变换器工作在充电模式；

3） 为了产生电压不平衡，在 0.5 s 和 3.5 s 时，向

Uno端添加 960 W 的负载，持续 1 s；
4） 同样，在 2 s 和 5 s 时，在 Upo侧增加 960 W 的

负载 1 s。
仿真结果如图 10 所示。可知，在 t=0.5 s 时，

Uno 端增加了 960 W 的负载，导致 Upo 和 Uno 之间

的 电 压 不 平 衡 ，Uno 变 为 约 48 V，Upo 上 升 至 约

51 V。此外，从变换器工作在升压模式时，iL2 流向

Uno 端。

由于从变换器的运行，Uno 在约 0.3 s 内升至

0.5Upn。在 t=1.5 s 时，额外负载从 Uno端断开，如果

负载平衡，则从变换器不工作。

在 t=2 s 时，Upo侧增加 960 W 的负载，Upo瞬间

变为约 46 V，而 Uno 则达到 50 V。从变换器运行降

压模式时，iL2 流向电感 L1 侧。由于从变换器的运

行，Upo升至 0.5Upn，Uno降至 0.5Upn。

在 t=3 s 时，主变换器将模式切换为充电模式。

主变换器为 U i端提供 9.6 A 的恒定电流。在 t=3.5 s
时，Uno端增加了 960 W 的负载，从变换器以升压模
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图 8　主变换器 PI 控制的稳定性分析

Figure 8　Stability analysis of PI control for main converter
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图 10　所提方法中使用的变换器的仿真波形

Figure 10　Simulated waveforms of converter used in 
the proposed method5
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图 9　主变换器在放电模式下的奈奎斯特曲线

Figure 9　Nyquist plot of main converter in discharge mode
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式运行。由于从变换器的运行，ii 的量减少了 iL2 的

值。在 t=5 s 时，Upo 端增加了 960 W 的负载，从变

换器以降压模式运行，电感电流 iL1和 iL2流向 U i侧，ii

线性增加。即使因负载增加而出现电压不平衡，也

能通过所提运行方法解决电压不平衡问题。此外，

还验证了即使改变主变换器工作模式，其也能稳定

运行。

4　实验设计分析

为验证所提方法的有效性，本文搭建了一款

4 kW 的 DC-DC 变换器实验样机，如图 11 所示。U i

和 Upn端连接有直流电源，以保持恒定的电压状态，

变换器的技术参数如表 4 所示。

针对文 1~3 的分析，先定义电压平衡判据。

为了定量描述电压不平衡程度，引入电压不平

衡度（PVUD）作为电压平衡判据，其定义如下：

PVUD =
||U po - U no

(U po + U no ) /2
× 100% （59）

式中，Upo 为正母线电压；Uno 为负母线电压；分母表

示正负母线电压的平均值，作为基准值。

具体实验步骤如下：

1） 同一负载连接至 Upo和 Uno，并导通主变换器

的放电模式；

2） 当主变换器工作在稳定状态时，在 Uno 端添

加 960 W 的 负 载 ，并 计 算 Upo 和 Uno 之 间 的 电 压

误差；

3） 主变换器和从变换器一直运行到电压不平

衡降低为止；

4） 在 Uno处移除 960 W 的额外负载并将其加到

Upo上，然后计算 Upo和 Uno之间的电压误差；

5） 再次执行步骤 3）中的过程，以验证其运行是

否正常；

6） 主变换器以充电模式运行，执行步骤 2）、5）。

图 12 显示了主变换器处于放电模式时的实验

波形。图 12（a）显示了从变换器不工作时的波形，此

时 Upo 负载功率为 960 W，Uno 负载功率为 1 920 W。

主变换器将 Upn 控制在 66 V，但由于 Upo 和 Uno 之间

存在负载不平衡，Upo升至约 61 V，Uno降至约 40 V。

图 12（b）显示了从变换器运行时的实验波形，从变

换器以升压模式运行，iL2 流向 Uno 端，此时 Upo 下降

到约 50.3 V，Uno上升到约 49.9 V。

图 12（c）显示了从变换器不工作时的实验波

形，此时 Upo负载为 1 920 W，Uno负载为 960 W。Upo

下降到约 33 V，Uno上升到约 66 V。图 12（d）显示了

从变换器以降压模式运行时的实验波形，因为 iL2流

向了 U i侧，所以 iL1增加，Upo升至约 50 V，Uno降至约

50.2 V。在图 12（a）中，由于 Uno小于 U i，iL2通过开关

管 S4的体二极管流向 Uno侧。当对 Upo施加 1 920 W
时，Uno升高至约 66 V。因此，由于开关管 S4的体二

极管，电流不会流向 iL2。

图 12 中产生电压尖峰的原因如下。

开关器件的开关瞬态（高频尖峰）。开关器件

（MOSFET/IGBT）的寄生电感和电容导致高频振

荡（如 100 kHz~1 MHz），若纹波中包含高频分量

（如 4.45%），可能与开关瞬态未完全抑制有关。

储能系统的动态响应（瞬态尖峰）。单一储能

系统在充放电切换时，因内阻或响应延迟导致电压

波动。例如，储能系统从充电模式切换到放电模式

时，电流突变引发尖峰。

滤波器设计缺陷。输出滤波电容或电感的参

数设计不合理，导致谐振频率与开关频率重合。例

如，输出滤波电容容抗与电感感抗形成串联谐振，

放大纹波。

图 13 显示了主变换器处于充电模式时的实验

波形。图 13（a）中，当对 Upo 和 Uno 分别施加 960 W
和 1 920 W 的负载时，Upo上升至约 60 V，Uno下降至

约 40 V。从 Upn 端向 Upi 端供电，但从变换器不工

作，导致电压不平衡。图 13（b）显示了从变换器在

升压模式下工作时的实验波形，iL1 向 U i 端供电，而

iL2 则向 Uno 端供电，以减少 Upo 和 Uno 之间的电压不

图 11　实验装置

Figure 11　Experimental setup

表 4　变换器的技术参数

Table 4　Technical parameters of converter
额定功率/

kW

4

MOSFET 和二极管

1 200 V，36 A，C2M0080120D

输入电压/
V

400

输出电压/
V

100

工作频率/kHz

100

电感/
µH

250

数字控制器

TMS320F28335

电容/
µF

1 100

电阻/
Ω

100
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