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摘　 要：提出了一种飞机全电刹车机电系统供电电源余度设计方法，在双有源半桥隔离双向 ＤＣ⁃ＤＣ
变换器的基础上采用 ＰＷＭ 加移相控制方法，限制了不同输入电压下变压器漏感电流幅值，从而扩大

了输入电压的波动范围。 推导了输出增益公式，通过分析不同相位差下，一个周期内的漏电流，得出

了不同相位差下输出平均功率和漏电流均方根值，并通过对比两者的关系，得出了相位差的最佳调制

范围。 通过分析该范围内的软开关情况，得出所有开关管，均可实现零电压开通。 为了确保电压稳定

以及漏电感两端电压平衡，设计了闭环控制方法，通过调节 ＰＷＭ 占空比控制输出电压，利用相位差平

衡了漏电感两端的电压，可抑制输出功率波动对输出电压的影响。 设计了 １ 台 ２８ Ｖ ／ ２７０ Ｖ 功率 １ ｋＷ
的原理样机，验证了理论分析和计算的正确性。
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　 　 飞机的起飞和降落是飞机事故的多发阶段，全
电刹车系统具有更好的安全性、可靠性以及更优良

的刹车效率，使其成为未来飞机刹车系统的发展方

向。 全电刹车系统利用电机驱动装置代替原有的液

压阀，来压缩刹车盘输出刹车力。 因此系统不仅需

要 ２８ Ｖ 低压直流电为防滑刹车控制盒供电，而且需

要 ２７０ Ｖ 高压直流电为电机作动系统供电，任何一

种供电电源出现问题，均会使系统无法完成刹车任

务。 飞机在着陆过程中，机电作动器及连接电缆均

裸露在起落架外，飞机着陆时，动能全部由刹车盘吸

收，会产生大量的热，容易引起供电线路故障，从而

造成电源故障，因此进行供电电源的余度设计来提

高系统的安全性十分必要。
供电电源的余度设计应保证高压和低压之间相

互备份，当 ２８ Ｖ 低压直流电源出现故障时，由 ２７０ Ｖ
高压直流电源转化为 ２８ Ｖ 电压后为低压侧负载供

电，而当 ２７０ Ｖ 高压直流电源出现故障时，则由低压

侧电源升压为电机运行提供 ２７０ Ｖ 高压。 而且高压

和低压直流电源之间应保证电流隔离，以防止任何

一路电源故障时，对另一路产生冲击。 因此，可采用

带有高频变压器的双向隔离 ＤＣ⁃ＤＣ 变换器（ ｉｓｏｌａｔｅｄ

ｂｉｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌ ＤＣ⁃ＤＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＩＢＤＣ）来实现高低压

端双向功率流动。
文献［１］提出了一种全桥双向 ＤＣ ／ ＤＣ 变换器，

但这类变换器在升压时需要启动电路，而且次级开

关管工作在二极管状态，存在反向恢复现象，使开关

管损耗增大。 文献［２］提出采用箝位电路，来吸收

电压尖峰和实现原端开关管零电压开通 （ ｚｅｒｏ
ｖｏｌｔａｇｅ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ，ＺＶＳ），但增加了电路的复杂度。 文

献［３］提出了双有源桥（ｄｕａｌ ａｃｔｉｖｅ ｂｒｉｄｇｅ，ＤＡＢ）隔
离变换器，通过移相控制（ｐｈａｓｅ ｓｈｉｆｔ，ＰＳ）调节功率

流动，并借助变压器漏感，可在特定运行区域内，实
现所有开关管的 ＺＶＳ，无需箝位和吸收电路。 然而，
由于漏感两端电压只在特定情况下相等，当电压不

等时，会产生比较大的环流，增加导通损耗，而且在

轻载下无法实现 ＺＶＳ。
文献［４］提出了一种移相控制双半桥 ＩＢＤＣ，其

中低压侧采用电流馈电型半桥，高压侧采用电压馈

电型半桥，无需箝位电路或额外的开关器件或谐振

器件便可实现双向开关管 ＺＶＳ，低压侧采用输入电

感，限制了电流脉动。 这些特性决定了该变换器具

有高功率密度，高效的功率传输和紧凑的结构。 然
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而采用移相控制，无法避免变压器两端电压不平衡

时，所带来的大的环流。
文献 ［ ５］ 提出了一种脉宽调制 ＋ 移相控制

（ＰＷＭ ｐｌｕｓ ｐｈａｓｅ⁃ｓｈｉｆｔ， ＰＰＳ）的 ＩＢＤＣ，采用 ＰＷＭ 控

制保证漏感两端电压相等，并采用移相控制实现能

量流动。 该方法可以增大 ＺＶＳ 区域，减小漏电感电

流以及扩大输入电压范围。 这一控制方式也被推广

至其他双向隔离 ＤＣ⁃ＤＣ 变换器中［６⁃７］。
由于该余度设计旨在提高刹车系统的可靠性，

应尽量简化余度电路，避免过多元器件对系统可靠

性的降低，结合航空航天器对于功率密度和可靠性

的要求，为保证尽量少的元器件数目和采用简单的

电路结构，本文采用双有源半桥隔离式双向 ＤＣ⁃ＤＣ
变换器作为全电刹车机电系统供电电源的余度管理

电路，并将 ＰＰＳ 控制方式应用于该变换器中。 对比

不同相位下，漏电流有效值与输出功率关系以及各

功率管的 ＺＶＳ 状态，得出低导通损耗工作区域，并
设计了闭环控制方法，最后通过功率 １ｋＷ 的原理样

机实验，验证了分析和计算结果的可行性。 该供电

电源余度管理方法也适用于其他飞机高可靠机电作

动系统中。

１　 全电刹车供电电源设计

全电刹车系统包括刹车控制单元（ｂｒａｋｅ ｃｏｎｔｒｏｌ
ｕｎｉｔ，ＢＣＵ），机电作动控制器（ｅｌｅｃｔｒｏｍｅｃｈａｎｉｃａｌ ａｃｔｕ⁃
ａｔｉｏｎ ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｒ，ＥＭＡＣ）以及机电作动器（ ｅｌｅｃｔｒｏｍｅ⁃
ｃｈａｎｉｃａｌ ａｃｔｕａｔｉｏｎ，ＥＭＡ），其中 ＥＭＡＣ 与 ＥＭＡ 组成

机电作动系统。
图 １ 为全电刹车机电作动系统供电电源分布，

其中 ＢＣＵ 由 ２８ Ｖ 直流供电，ＥＭＡＣ 中既包含 ２８ Ｖ
直流负载，也包含 ２７０ Ｖ 高压直流供电的逆变器，
ＥＭＡＣ 中逆变器输出的三相电压为 ＥＭＡ 中的电机

供电。 ２８ Ｖ 直流电与 ２７０ Ｖ 直流电之间通过双向

ＤＣ⁃ＤＣ 变换器互为冗余备份。

图 １　 全电刹车机电作动系统供电分布图

该余度设计为功能余度，相对于直接余度，降低

了系统成本和复杂性，且该余度设计在系统正常工

作时，处于休眠状态，不会对系统原有可靠性产生影

响，而当供电发生故障时才激活，可有效提高机电系

统的容错能力。
当变换器功率由低压侧向高压侧流动时，定义

为升压模式，反之，当功率由高压侧向低压侧流动

时，定义为降压模式。 以升压模式为例，图 ２ 所示为

双半桥隔离式双向 ＤＣ⁃ＤＣ 变换器，电流方向如图 ２
中箭头所示。 采用 ＰＰＳ 控制，低压侧：开关管 Ｓ１ 和

Ｓ２ 驱动信号互补，设置 Ｓ１ 的占空比为Ｄ，范围为 ０ ～
１。 输入电感 Ｌ 用于减小输入电流波动。 设置 Ｌ 上

流过的电流为 ｉＬ，其两端电压为 ｖＬ。 电容 Ｃ１ 和 Ｃ２ 容

值相同，设置为 ＣＬ，ＬＳ 为折算至原端的漏电感。 设

置漏电感两端电压为 ＶＬＳ，流过漏电感的电流为 ｉＬＳ。
高压侧：Ｓ３ 和 Ｓ４ 的驱动信号互补，其占空比与低压

侧相同，设置 Ｓ１ 与 Ｓ３ 之间的相位差与一个周期 ２π
的比值为Φ，其范围为 － ０．５ ～ ０．５，电容 Ｃ３ 和 Ｃ４ 容

值相同，设置为 ＣＨ。 Ｖ１ 和 Ｖ２ 分别为高压侧电压和

低压侧电压，ｖａｂ 和 ｖｃｄ 分别为漏电感前后电压。 相比

于移相控制中，开关管占空比固定在 ０．５，加入了

ＰＷＭ 控制，可使 ｔ１ ～ ｔ２ 以及 ｔ３ ～ ｔ４ 时间段内 ｖａｂ ＝
ｖｃｄ，ｖＬＳ ＝ ０，从而使该时间段内漏电流不变，减小漏

电流峰值。

图 ２　 双半桥隔离式双向 ＤＣ⁃ＤＣ 变换器

根据 Ｄ 与 Φ 之间的关系以及不同的漏电流波

形，可将升压模式分为 ａ，ｂ，ｃ ３ 种运行状态，如表 １
所示。 其对应的开关管驱动信号、电压波形以及漏

电流波形如图 ３ 中 ａ） ～ ｃ）所示。 降压模式与升压

模式波形类似。
表 １　 变换器运行模式

Ｄ 和 Φ 之间关系 模式

０＜Φ＜Ｄ＜０．５ｏｒ ０＜Φ＜１－Ｄ＜０．５ ａ

０＜Ｄ＜Φ＜０．５ ｂ

０＜１－Ｄ＜Φ＜０．５ ｃ

１１１
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图 ３　 ＰＰＳ 控制波形

２　 双半桥 ＩＢＤＣ 稳态分析

２．１　 输出增益

以升压模式 ａ 为例，如图 ３ａ）所示，在 ｔ０ ～ ｔ２ 时
间段内，Ｓ１ 导通，Ｓ２ 关断，Ｓ２ 上的电压为低压侧电容

之和（ＶＣ１ ＋ ＶＣ２） ，其输入电感上的电压为

ｖＬ ＝ Ｖ１ － （ＶＣ１ ＋ ＶＣ２） （１）
　 　 在 ｔ２ ～ ｔ４ 时间段内，Ｓ２ 导通，Ｓ１ 关断，Ｓ１ 上的电

压为（ＶＣ１ ＋ ＶＣ２） ，输入电感电压为

ｖＬ ＝ Ｖ１ （２）
　 　 由于输入电感的伏秒平衡，有

Ｄ（Ｖ１ － （ＶＣ１ ＋ ＶＣ２）） ＋ （１ － Ｄ）Ｖ１ ＝ ０ （３）
　 　 由（３）式可得，电容电压之和的稳态值为

ＶＣ１ ＋ ＶＣ２ ＝
Ｖ１

Ｄ
（４）

　 　 ｖａｂ 的峰峰值 Ｖａｂ⁃ｐｐ 为

Ｖａｂ⁃ｐｐ ＝ ＶＣ１ ＋ ＶＣ２ ＝
Ｖ１

Ｄ
（５）

　 　 而 ｖｃｄ 的峰峰值 Ｖｃｄ⁃ｐｐ 为

Ｖｃｄ⁃ｐｐ ＝
ＶＣ３ ＋ ＶＣ４

ｎ
＝
Ｖ２

ｎ
（６）

　 　 ＰＰＳ 控制在 ｔ０ ～ ｔ１ 和 ｔ２ ～ ｔ３ 段内实现能量流

动，而在 ｔ１ ～ ｔ２ 及 ｔ３ ～ ｔ４ 时间段内保持 ｖａｂ ＝ ｖｃｄ，以限

制 ｉＬＳ 峰值，故 Ｖａｂ⁃ｐｐ ＝ Ｖｃｄ⁃ｐｐ 可得高压侧增益为

Ｖ２ ＝ ｎ
Ｄ
Ｖ１ （７）

２．２　 漏电流分析

漏电流 ｉＬＳ直接影响变换器的导通损耗和变压

器损耗［８］，为了获得效率高的运行区域，需要研究

漏电流有效值较低的运行区域。

如图 ２ 所示，漏电流可表示为

ｄｉＬＳ（ ｔ）
ｄｔ

＝
ｖａｂ － ｖｃｄ

ＬＳ
（８）

　 　 将不同时刻的 ｖａｂ 和 ｖｃｄ 带入，并求积分可得

ｉＬＳ（ ｔ） ＝

ｉＬＳ（ ｔ０） ＋
ＶＣ１ ＋

ＶＣ４

ｎ
ＬＳ

ｔ （ ｔ０ ≤ ｔ ＜ ｔ１）

ｉＬＳ（ ｔ１） ＋
ＶＣ１ －

ＶＣ３

ｎ
ＬＳ

（ ｔ － ｔ１） （ ｔ１ ≤ ｔ ＜ ｔ２）

ｉＬＳ（ ｔ２） －
ＶＣ２ ＋

ＶＣ３

ｎ
ＬＳ

（ ｔ － ｔ２） （ ｔ２ ≤ ｔ ＜ ｔ３）

ｉＬＳ（ ｔ３） －
ＶＣ２ ＋

ＶＣ４

ｎ
ＬＳ

（ ｔ － ｔ３） （ ｔ３ ≤ ｔ ＜ ｔ４）

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ï
ïï

（９）
　 　 时间 ｔ１ ～ ｔ２ 和时间 ｔ３ ～ ｔ４ 内 ｖａｂ ＝ ｖｃｄ ，故

ＶＣ１ ＝
ＶＣ３

ｎ

ＶＣ２ ＝
ＶＣ４

ｎ

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

（１０）

　 　 由于 ｉＬＳ（ ｔ０） ＝ ｉＬＳ（ ｔ４） ，故
ＶＣ１

ＶＣ２

＝
ＶＣ３

ＶＣ４

＝ １ － Ｄ
Ｄ

（１１）

　 　 由于一个周期内，漏电流平均值为零，并根据

（１０）式和（１１）式可得

ｉＬＳ（ ｔ０） ＝ －
ＤΦＶ２

ｎＬＳ ｆｓ
（１２）

式中， ｆｓ 为开关管的开关频率。
　 　 定义漏电流的基准值为

ＩＬＳ（ｂａｓｅ） ＝
Ｖ２

ｎＬＳ ｆｓ
（１３）

　 　 将（１２）式代入（９）式中，可得漏电流在一个周

期内的标幺值 ｉ∗ＬＳ，如表 ２ 所示。
表 ２　 一个周期内漏电流表达式

ｉ∗ＬＳ（０～Φ） ｉ∗Ｌｓ（Φ～Ｄ） ｉ∗ＬＳ（Ｄ～ （Ｄ＋Φ）） ｉ∗ＬＳ（（Ｄ＋Φ） ～１）

－ＤΦ＋θ （１－Ｄ）Φ （１－Ｄ）Φ＋Ｄ－θ －ＤΦ

注：表中 θ 为运行时刻占整个周期的比值。

通过表 ２，计算出漏电流均方根值的标幺值为

２１１
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Ｉ∗ＬＳ（ＲＭＳ） ＝ － Ｄ２Φ２ ＋ ＤΦ２ － Φ３

３
（１４）

假设电路中不存在损耗，则其输出功率为

Ｐ ＝ ｆｓ ∫ｔ ２
ｔ０
ｉＬＳＶＣ１ｄｔ ＋ ∫ｔ ４

ｔ２
ｉＬＳ（ － ＶＣ２）ｄｔ( ) （１５）

定义输出功率的基准值为

Ｐ（ｂａｓｅ） ＝
Ｖ２

２

ｎ２ＬＳ ｆｓ
（１６）

将（６）式、（１０）式、（１１）式以及表 １ 数据代入（１５）
式，则输出功率的标幺值 Ｐ∗ 为

Ｐ∗ ＝ Φ Ｄ（１ － Ｄ） － Φ
２

é

ë
êê

ù

û
úú （１７）

　 　 采用相同的计算方法，可计算出升压模式 ｂ 对

应的漏电流均方根值和输出功率值分别为

Ｉ∗ＬＳ（ＲＭＳ） ＝ － Ｄ３

３
－ Ｄ２Φ２ ＋ Ｄ２Φ （１８）

Ｐ∗ ＝ Ｄ２ １
２

－ Φæ

è
ç

ö

ø
÷ （１９）

　 　 同理，升压模式 ｃ 对应的 Ｉ∗ＬＳ（ＲＭＳ） 和 Ｐ∗ 分别为

Ｉ∗ＬＳ（ＲＭＳ） ＝

－ （Ｄ － １） ２Φ２ ＋ （Ｄ － １） ２Φ ＋ Ｄ３

３
－ Ｄ２ ＋ Ｄ － １

３
（２０）

Ｐ∗ ＝ （１ － Ｄ） ２ １
２

－ Φæ

è
ç

ö

ø
÷ （２１）

　 　 降压模式与升压模式的标幺值 Ｐ∗ 关于 Φ ＝ ０
中心对称，Ｉ∗ＬＳ（ＲＭＳ） 关于Φ ＝ ０轴对称，根据上述分析，
可画出漏电流均方根值，以及输出功率的标幺值，在
不同相位差下的分布图如图 ４ 所示。

图 ４　 不同相位差 Φ 下漏电流及输出功率曲线

当 Φ ＞ ０ 时，Ｐ∗ ＞ ０ 变换器工作在升压模式

下，当 Φ ＜ ０ 时，Ｐ∗ ＜ ０ 变换器工作在降压模式

下。 升压模式时，Ｉ∗ＬＳ（ＲＭＳ） 相对于 Φ 单调增加，而 Ｐ∗

先增加后减小，故变换器应工作在零到功率最大值

Ｐ∗
ｍａｘ 区间内，以保证相同输出功率下，变压器漏电感

的电流最小。
通过对（１７）式关于 Φ 求导，可得

Ｐ∗
ｍａｘ ＝

Ｄ２（１ － Ｄ） ２

２
（２２）

此时 Φ ＝ （１ － Ｄ）Ｄ （２３）
　 　 降压模式可类似分析，故变换器相位差应工作

在区间 － （１ － Ｄ）Ｄ ＜ Φ ＜ （１ － Ｄ）Ｄ 内，这一区间

处于模式 ａ 中。
２．３　 软开关分析

除了导通损耗外，开关损耗也是变换器效率必

须考虑的内容。 当开关管开通，其漏源极电流为负

时，可实现 ＺＶＳ）。 故在模式 ａ 中，当变换器满足

（２４）式时，所有开关管可实现 ＺＶＳ［８］。
Ｓ１：ｉＳ１（ ｔ０） ＝ ｉＬ － ｉＬＳ（ ｔ０） ＞ ０

Ｓ３：ｉＳ３（ ｔ１） ＝
ｉＬＳ（ ｔ１）

ｎ
＞ ０

Ｓ２：ｉＳ２（ ｔ２） ＝ ｉＬ － ｉＬＳ（ ｔ２） ＜ ０

Ｓ４：ｉＳ４（ ｔ３） ＝
ｉＬＳ（ ｔ３）

ｎ
＜ ０

ì

î

í

ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï

（２４）

　 　 由于输入电流 ｉＬ 的波动范围相对于漏电流很

小，故可认为其不变，保持在稳态值，结合（７） 式、
（１６） 式和（１７） 式，可得其稳态值为

ＩＬ ＝ Ｐ
Ｖ１

＝
Ｖ２Φ
ｎＬＳ ｆｓＤ

Ｄ（１ － Ｄ） － Φ
２

é

ë
êê

ù

û
úú （２５）

　 　 根据图 ３ａ）以及表 ２ 可得出，各时刻漏电流值

如表 ３ 所示。
表 ３　 各时刻漏电流表达式

ｉ∗ＬＳ（ ｔ０） ｉ∗ＬＳ（ ｔ１） ｉ∗ＬＳ（ ｔ２） ｉ∗ＬＳ（ ｔ３）
－ＤΦ （１－Ｄ）Φ （１－Ｄ）Φ －ＤΦ

根据（２４）式、表 １ 和表 ３ 数据，可得

ｉＳ１（ ｔ０） ＝
Ｖ２Φ
ｎＬＳ ｆｓＤ

Ｄ － Φ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＞ ０ （２６）

ｉＳ２（ ｔ２） ＝
Ｖ２Φ
ｎＬＳ ｆｓＤ

－ Φ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＜ ０ （２７）

　 　 从而得出在模式 ａ 内，所有开关管均可实

现 ＺＶＳ。

３　 闭环控制

为了确保升 ／降压模式下输出电压稳定，且漏感
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两端电压平衡，需要设计闭环系统。
升压模式下其反馈控制框图如图 ５ 所示。

图 ５　 升压模式下反馈控制框图

它由占空比控制回路和移相角控制回路 ２ 部分

组成。 电压控制振荡器（ｖｏｌｔａｇｅ⁃ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｄ ｏｓｃｉｌｌａｔｏｒ，
ＶＣＯ）用于产生 Ｓ１ 和 Ｓ３ 之间的相位差。 Φ的范围根

据 ２．２节的分析，需限定在 － （１ － Ｄ）Ｄ ＜ Φ ＜ （１ －
Ｄ）Ｄ 之间。

设置低压侧电容电压之和为 ＶＣ１２，开始工作时，
Ｖ２ 和 ＶＣ１２ 均为零，产生信号 ｖｅ１，进而产生占空比，由
于占空比的存在会产生 ＶＣ１２，从而产生信号 ｖｅ２，使相

位差控制回路工作，最终使输出电压稳定，且漏感两

端电压保持平衡。 在降压模式下的反馈控制类似，
仅需将反馈量由Ｖ２ 变为Ｖ１，电压参考Ｖｒｅｆ 应由 ２７０ Ｖ
变为 ２８ Ｖ。

４　 试验验证

为了验证本文所提出变换器理论研究的正确

性，制作了 １ 台 １ ｋＷ 的原理样机。 具体的系统参

数为：高压侧额定电压 Ｖ２ ＝ ２７０ Ｖ，低压侧额定电压

Ｖ２ ＝ ２８ Ｖ，变压器匝数比 １ ∶ ４，输入电感 Ｌ ＝ １００
μＨ，变压器漏感 ＬＳ ＝ ２．３ μＨ，低压侧分压电容 Ｃ１ ＝
Ｃ２ ＝ １０ μＦ，高压侧分压电容 Ｃ３ ＝Ｃ４ ＝ １５ μＦ，开关频

率 ｆｓ ＝ ５０ ｋＨｚ。
设置 Ｄ＝ ０．４，Φ＝ ０．０３３，负载 Ｒ ＝ ６４０ Ω，变换器

工作在升压模式。 图 ６ 所示为 Ｓ１ 和 Ｓ３ 漏源极电压

以及高 ／低压侧电压，此时高 ／低压侧电压分别为

２９．５ Ｖ 和 ２８７ Ｖ，与（７）式中的分析一致，Ｓ１ 漏源极

电压峰值为 ７４ Ｖ，与（４）式分析一致，Ｓ２ 漏源极电压

的峰值与输出电压一致且与分析相符。 图 ７ 所示为

ｖａｂ，ｖｃｄ，以及漏电流波形。 ｖａｂ和 ｖｃｄ均为交流电压，通
过 ＰＰＳ 控制，使其幅值相等，从而抑制电流尖峰，使
电流应力减小。

为了验证软开关性能，需要检测开关管的门极

驱动电压和漏源极电压，图 ８ 所示为开关管 Ｓ１ 和 Ｓ３

的 ＺＶＳ状态，从图中可以看出，当 Ｓ１ 和 Ｓ３ 开通前，其
漏源极结电容上的电压已降为零，实现了 ＺＶＳ。 开

关管 Ｓ２ 和 Ｓ４ 的 ＺＶＳ 状态类似。

图 ６　 开关管漏源极电压及输入输出电压　 　 图 ７　 漏电感两端电压和漏电流 图 ８　 开关管和 ＺＶＳ 状态

　 　 设置占空比 Ｄ ＝ ０．４，相位差基于 ２π 的比例 Φ
＝－ ０．０６，负载电阻 Ｒ ＝ ８．３ Ω，变换器工作在降压模

式时。 图 ９ 所示为开关管 Ｓ１ 和 Ｓ３ 漏源极电压以及

高压侧电压和低压侧电压，通过 ＰＰＳ 控制，可实现

功率的反向流动。 图 １０所示为 ｖａｂ，ｖｃｄ 以及 ｉＬＳ 波形，
通过 ＰＷＭ 控制也可实现降压模式下的电压平衡，
从而抑制漏电流。

图 １１ 所示为升压模式时负载由 ３２０ Ω 切换至

１６０ Ω 时的动态试验波形，高压侧电压在切换前后

保持在 ２７０ Ｖ，其动态响应时间为 １２ ｍｓ。 图 １２ 所

示为降压模式时，负载由 ５．６ Ω 切换至 ３ Ω 时的动

态响应波形，低压侧电压保持在 ２８ Ｖ，其动态响应

时间为 １０ ｍｓ。 以上实验结果验证了该闭环控制方

法具有良好的稳态和动态特性。
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图 ９　 开关管漏源极电压及输入输出电压　 　 图 １０　 漏电感两端电压和漏电流 图 １１　 升压模式闭环控制负载切换

图 １２　 降压模式闭环控制下负载切换波形

５　 结　 论

本文针对飞机全电刹车系统提出的供电电源余

度设计方法，采用结构简单的双有源半桥隔离双向

ＤＣ⁃ＤＣ 变换器，并引入 ＰＰＳ 控制方法，解决了传统

ＰＳ 控制下变压器漏电感两端电压不平衡时漏电流

幅值高的问题，降低了漏电流的幅值，扩大了输入电

压波动范围。
推导了双有源半桥隔离双向 ＤＣ⁃ＤＣ 变换器电

压增益公式，漏电流有效值以及输出功率。
通过对比不同相位差下漏电流有效值以及输出

功率的关系，给出了低导通损耗下的相位差调制范

围，并证明了在该范围内，双向 ＤＣ⁃ＤＣ 变换器所有

开关管均可实现 ＺＶＳ。
设计了闭环控制方法，同时控制占空比和相位

２ 个变量，在确保升压和降压模式下输出电压稳定

的同时，保证变压器漏电感两端电压平衡。
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