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ABSTRACT: The modular multi-active-bridge(MMAB) based 

high-frequency bus(HFB) topology is preferred to be applied to 

the electric power router(EER). However, the sudden change of 

the H-bridge voltage will cause serious free-oscillation of HFB 

voltage, which is produced by distributed capacitance and 

inductance of the high-frequency transformer(HFT). The time 

scale of oscillation is much smaller than that of the H-bridge 

control period known as the transient behavior. Therefore, it 

can be regarded as an ultra-transient behavior of the HFB. The 

ultra-transient process can easily cause electromagnetic 

interference(EMI) and trigger drive failures, thus damaging the 

reliability of the system. In this paper, firstly, the distributed 

parameter network of the oscillation branch was simplified, and 

the mathematical model of the ultra-transient process was 

deeply studied. Secondly, based on the mathematical model, 

the main factors influencing the ultra-transient behavior were 

analyzed, and through the conversion of time-scale, an oscillation 

attenuation countermeasure of "uncontrolled rectifier & damping 

resistor" in parallel on the high-frequency bus was proposed, 

and the design method of damping resistance was introduced. 

At the same time, the relationships between the distribution 

parameters of HFT and the transient process of HFB were 

presented. Finally, experiments performed on the module-level 

and device-level prototypes verified the effectiveness and 

practicality of the proposed theoretical analysis and attenuation 

strategy. 
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摘要：作为一种新型拓扑，基于模块化多有源桥的共高频母

线结构正被应用于多端口电能路由器领域。由于 H 桥桥臂

输出电压突变，会造成高频变压器内部集成的移相电感和分

布电容产生自由振荡，从而引起高频母线电压出现数 MHz

的超瞬态过渡过程，极易造成电磁干扰、触发驱动板故障，

对模块规模化的高压大容量电能路由器的可靠性产生严重

负面影响。该文首先对振荡支路的分布参数网络进行简化等

效，并建立超瞬态过程的时域模型，对其产生机理进行了深

入研究；其次，基于时域模型，分析这类超瞬态行为的主要

影响因素，并通过时间尺度的转换，提出一种在高频母线上

并联“不控整流阻尼电阻”的抑制措施，介绍了阻尼电阻

的设计方法；同时，给出关键分布参数和瞬态行为的关系，

有助于实现高频变压器参数的提取和科学设计；最后，通过

模块级、装置级实验分别对两端口和多端口拓扑结构进行验

证，证明理论分析的准确性和抑制措施的有效性、实用性。 

关键词：高频母线；电能路由器；超瞬态行为；衰减对策 

0  引言 

电能路由器(electric energy router，EER)又称电

力电子变压器(power electronic transformer，PET)，

具备多端口、多级联、多流向和多形态等特征[1]，

目前正受到研究人员的广泛关注，并逐步走向工程

示范运用[2-6]。现有典型 EER 拓扑包括共直流母线

型和多有源桥(multi-active bridge，MAB)型两种[5]。
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前者的各端口功率通过直流母线电容耦合，功率变

换级数多；后者采用多绕组变压器设计，具有更好

的功率密度优势，但当工作频率提高时，多绕组变

压器的设计会非常困难，同时，该拓扑不便于系统

结构模块化和扩容，无法应用于高压大容量场合。

为了实现各端口灵活接地和安全运行，文献[5,7]提

出一种基于高频汇集母线的四端口电能路由器

(high-frequency bus based EER，HFB-EER)，其核心

为模块化多有源桥(modular multi-active bridge，

MMAB)变换器，各端口内 MMAB 子模块由 1 个高

频变压器(high-frequency transformer，HFT)和 1 个

H 桥组成，这些子模块的交流侧通过公共低压高频

母线并联在一起，实现各端口能量的汇集与耦合。

该拓扑具有端口相互隔离、便于模块化设计、可扩

展性强、功率变换级数少和效率高等优点。和传统

共直流母线 EER[6,8]中双有源桥(dual active bridge，

DAB)DC/DC 变换器类似，MMAB 承担着电气隔

离、电压变换和功率双向传输等核心功能。高频母

线作为各端口功率交汇耦合的地方，使得系统动力

学分析的时间尺度大大缩短。 

为了提高 HFB-EER 的传输效率，与高频母线

相连接的 H 桥采用 SiC MOSFET 器件设计。由于

SiC 器件的开关速度非常快，导通和关断时间通常

仅有几十纳秒，开关行为对寄生参数极其敏感[9-13]，

每一次开/关动作都会引起系统中分布参数元件组

成的网络产生高频振荡，与 H 桥的控制周期(瞬态

行为)相比，表现为超瞬态行为。由开关器件、变压

器和相关分布参数引起的电压/电流的振荡和过充

不仅增加了额外的应力和对绝缘水平要求，甚至会

加速器件老化。同时，还会产生高频损耗和电磁干

扰，触发驱动板误动作或报故障，影响整机系统的

可靠运行。严重时，畸变的电压和电流波形还会影

响到 MMAB 变换器的软开关状态[14]和功率耦合特

性[5]，使系统工作条件更加复杂。所以，此类变换

器中的超瞬态行为分析具有重要的理论意义和实

用价值。 

依据参与瞬态行为的分布参数不同，在 MMAB

变换器内部至少有两类超瞬态。第一类出现在高频

H 桥内部，振荡源自直流母线、器件封装和线路的

杂散电感与 MOSFET 输出结电容；第二类发生在

高频母线，振荡源为 HFT 移相电感和分布电容。针

对第一类超瞬态已经有比较成熟的研究。文献[9-10]

通过建立仿真模型，分析杂散电感和结电容对 SiC 

MOSFET 开关行为的影响。文献[10]在考虑杂散参

数的基础上，分析 SiC MOSFET 开关过程的动态行

为，并通过双脉冲实验研究了利用栅极电阻、并联

栅–源电容、驱动电压调控其开关行为的有效性和

局限性。另外，根据 SiC MOSFET 的数据手册，其

输出结电容与漏–源极电压呈现非线性关系。但是，

在直流母线电压足够大的情况下，振荡过程中结电

容大小基本保持不变，因此，振荡模型的准确性主

要与回路杂散电感有关。文献[11]利用开通瞬态过

程中的特定阶段波形，配合积分运算对母排杂散电

感进行准确提取。文献[12]采用外部插入分立电容

来人为地改变开关振荡频率，从而构造出包含电感

和电容参量的数学方程组，通过消元法求解方程

组，计算出了换流回路的杂散电感。这些研究对

MMAB 中第一类超瞬态过程机理模型的准确建立、

抑制方法的改进都提供了有力支撑。 

MMAB 中第二类超瞬态行为由 HFT 自身杂散

参数引起。文献[15-19]分别在结构设计、自身杂散

参数对传输特性的影响、漏感及分布电容的提取以

及仿真模型的建立等方面对 HFT 相关问题进行深

入研究，但已有文献对第二类超瞬态问题分析甚

少。文献[20-21]针对 DAB 中出现的 HFT 振荡问题，

指出 H 桥桥臂中点电压上升率(dv/dt)是振荡的激励

源，并提出一种通过改变 MOSFET 吸收电容大小，

从而减小 dv/dt 以消除振荡的方法。但是，研究表

明：高频振荡幅值并非随着 dv/dt 的减小而单调减

小，系统存在多个 dv/dt 可以使得振荡幅值取得极

小值。因此，吸收电容的大小不好确定，且不适用

于模块规模化的工程应用。另外，上述文献分析的

前提是 DAB 中 HFT 和移相电感分离的情况，第二

类超瞬态行为同时发生在 HFT 的原边和副边。虽然

MMAB 和 DAB 的超瞬态行为均源自 HFT 分布电

容和移相电感，但在文献[5]所述 HFB-EER 中，

MMAB 内 HFT 采用集成移相电感设计，不考虑线

路电感的情况下，HFT 的原边电压由直流母线电压

钳位，第二类超瞬态行为出现在 HFT 副边，即公共

高频母线上。由于多个端口的功率在此耦合，此类

超瞬态行为比较复杂，且对整个系统的负面影响更

为恶劣，不仅会产生 EMI 从而引起驱动异常，还会

影响多个端口之间的功率传输特性。针对这一结

构，文献[22]对其进行了初步研究，主要分析了振

荡产生的基本机理，但并未考虑初值的影响，未对

超瞬态过程进行时域解析描述，同时，没有给出相
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应的振荡衰减对策。对比来看，第二类超瞬态行为

在共高频母线电能路由器中更复杂，影响更大，是

本文的研究重点。 

1  电路拓扑及高频母线的超瞬态问题 

图 1为所述HFB-EER中MMAB变换器的简化

拓扑，即一个四端口 DC/DC 变换器。各端口 MMAB

子模块内 HFT 的副边绕组直接连在一起形成公共

高频母线，理论上可以在高频母线上并联任意多个

子模块，而这些子模块的直流侧可采用串/并联组合

扩展成任意电压/功率等级的端口。因此，该拓扑能

有效解决端口隔离、模块化设计、功率变换级数优

化等问题。 

为了简化分析，首先假设母线上仅并联两个子

模块——模块 1 和模块 2，如图 2 所示。其中，HFT1

和 HFT2 的变比均为 1:1，内部集成移相电感分别

为 Ls1 和 Ls2，CD为隔直电容，Cdc为直流支撑电容，

两模块的直流母线电压分别为 Udc1和 Udc2，H 桥桥

臂输出电压分别为 uh1 和 uh2，高频母线电压为 uhf，

iL为汇入母线的电流。采用单移相方式(single phase 

shift，SPS)[23]进行控制，功率管的控制频率为

20kHz，模块 1 和模块 2 的移相比分别为 d1和 d2，

移相基准为同步脉冲。当 Udc1Udc2630V，d10，

d20.14 时，两模块变换器的稳态运行波形如图 3

所示。公共母线电压 uhf 出现了高频振荡，振荡    

峰值达到 1150V 左右，振荡频率为数兆赫兹。由于

振荡发生在高频母线上，高振幅的振荡极易引发电

磁干扰问题，当该拓扑应用于模块规模化的高压大

容量系统时该现象尤为明显，严重影响系统的稳定 

 

图 1  基于 HFB 的多端口变换器拓扑 

Fig. 1  HFB-based multi-port converter topology 

 

图 2  基于 HFB 的两模块 DC/DC 变换器 

Fig. 2  HFB-based two-module converter 
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图 3  稳态运行实验波形 

Fig. 3  Steady-state waveform 

运行。 

2  高频母线超瞬态过程的机理分析 

从图 2、3 可以看出，HFT 原边 H 桥电压 uh1

和 uh2 均为开关频率的方波，超瞬态行为发生在两

者的电平翻转时刻，电压的突变会激发 HFT 的集成

移相电感与分布电容组成的网络产生振荡。 

2.1  分布参数网络的简化等效 

为了分析母线电压的超瞬态行为，需要考虑   

图 2 所示电路的高频分布参数网络，并对其进行简

化等效。由于 HFT 原边隔直电容 CD较大，这里看

成短路。而在实际应用中，经过合理设计后的高频

母排杂散参数也可被忽略[22]。作为变换器的核心部

件，HFT 采用经典的“三电容”模型进行等效[15]；

由于HFT励磁电感Lm远大于内部集成移相电感Ls，

励磁电感支路可看作开路；而通过 PSpice 参数扫描

发现，当励磁电阻 Rm>10k时，母线电压 uhf受 Rm

影响很小，可以忽略不计。因此，可得分布参数网

络的简化等效模型如图 4 所示，两个 H 桥各用 1 个

电压源代替，Cpi, Csi 和 Cpsi 分别为 HFTi 的原边、

副边、原–副边分布电容，Rsi 为 HFTi 串联电阻。其

中，i1 或 2。 

 

图 4  分布参数网络模型 

Fig. 4  Distributed parameter model 

2.2  超瞬态过程的数学模型 

为了从理论上分析高频母线的超瞬态行为，需

要建立其数学模型。基于 2.1 节所述高频分布网络

等效模型，首先推导了高频母线电压的复频域描

述，其次，根据复频域传递函数及网络的初始条件

求解出了高频母线电压的时域解析描述。 
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2.2.1  高频母线电压的复频域描述 

高频母线电压 uhf同时受 uh1 和 uh2两个激励源

的作用，仅考虑 uh2 时，进一步等效后的模型如图 5

所示。其中，HFT 的总分布电容 Ce为 

 e e ps2 s1 ps1 s2 ps2C C C C C C C       (1) 

 

图 5  uh2 独立作用时的等效模型 

Fig. 5  Equivalent model when uh2 as an independent 

excitation source 

由图 5 可求出频域内的传递函数 H2(s)： 
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同理，uh1 作为激励源时的传递函数 H1(s)为 
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其中， 
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根据 HFT 的实测参数绘制传递函数 H2(s)的零

极点图如图 6 所示，H2(s)有 3 个极点均分布在虚轴

左侧，且 s1 和 s2 为一对共轭极点，当 HFT 串联电

阻 Rsi 逐步变大时，极点 s1 和 s2的虚部保持不变，

始终与图 5 所示网络模型的自然振荡频率n 一致。

由此，可以假定传递函数的特征根为： 
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根据待定系数法可以求出： 
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图 6  H2(s)的极点随 Rs 变化时的分布情况 

Fig. 6  Pole distribution of H2(s) with Rs 

由式(2)和(3)可得频域内系统的零输入响应： 
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( ) ( ) (0)

( ) (0) (0)

M s s s L u

s u u

  


      
  

 (10) 

 
2

h2 1 s1 3 2 h2

1 h2 h2

( ) ( ) (0)

( ) (0) (0)

M s s s L u

s u u

  


      
  

 (11) 

2.2.2  高频母线电压的时域解析描述 

如图 3 所示，高频母线电压 uhf 在 t2 时刻振荡

最为严重，此时的激励源 uh2(t)可用图 7 所示的分段

线性函数[20]表示： 

 s s1 s2 s3 s4( ) ( ) ( ) ( ) ( )u t u t u t u t u t     (12) 

 

s1 dc1

s2 dc2

s3 2 2 2

s4 2 2 2

( )

( )

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )
t

t

u t U

u t U

u t k t t t t

u t k t t t t t t





 
   
       

 (13) 

式中 kt2 表示 t2 时刻 uh2 突变时对应的 dv/dt，即： 

 2 dc22 /tk U t   (14) 

2 dc2d /d 2 /tk v t U t  

2t + t

 
图 7  激励源 uh2(t)的分段线性化描述 

Fig. 7  Piecewise linearization of uh2(t) 

以 t2 为起始时刻，根据式(2)和(6)，可以求出

us3(t)单独作用时的零状态响应为： 

 

zs
hf3 2 1 n n

/
s1 s1 s2

( ) {( / ) sin( ) e

            (1 e ) /( )}

t
t

t

u t k t

R t R R





  







   

     (15) 
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其中， 

 
1 ps2 e s1 s1 s2

2
s2 s1 s1 s2 s1 s2

/ / ( )

( ) / ( )

C C L L L

L R L R R R





  


   
 (16) 

由延迟性质，us4(t)作用时的零状态响应为： 

 

( )1
n

nzs
hf4 2

( )/ s1

s1 s2

sin( ( )) e

( )
( )

(1 e )

t t

t
t t

t t

u t k
R t t

R R





 




 

 

           
  

 (17) 

图 4 对应的集总参数网络模型如图 8 所示，在

us1(t)和 us2(t)同时作用时，系统零状态响应为： 

 zs zs s2 dc1 s1 dc2
hf1 hf2

s1 s2

( ) ( )
L U L U

u t u t
L L


 


 (18) 

Ls1/2

uhf

Ls1/2 Rs1/2Rs1/2

A1

B1

uh1

Ls2/2 Ls2/2 Rs2/2Rs2/2

A2

B2

uh2

iL

 
图 8  集总参数网络模型 

Fig. 8  Lumped parameter model 

由式(12)、(15)、(17)及(18)可知，以 t2 为起始

时刻，uhf的零状态响应可表示为： 

 

zs s1 dc2 s2 dc1 s1 dc2
hf_ 2

s1 s2 s1 s2

2 1 n n
n

n

2
( )

2
sin( )cos( )e

2 2

t

tt

R U L U L U
u t

R R L L

k t t
t   





  

 

 
   (19) 

根据电路对称性，t1 时刻系统零状态响应为： 

 

zs s2 dc1 s2 dc1 s1 dc2
hf_ 1

s1 s2 s1 s2

1 2 n n
n

n

2
( )

2
sin( )cos( )e

2 2

t

tt

R U L U L U
u t

R R L L

k t t
t   





  

 
 

 
 (20) 

其中： 

 
2 ps1 e s2 s1 s2

1 dc1

/ / ( )

2 /t

C C L L L

k U t

   


 
 (21) 

由式(8)—(11)可得 t1 时刻零输入响应： 

zi n
hf_t1

n

ps1 dc1 ps2 dc2 s2 dc1 s1 dc2

e s1 s2

e sin( )
( )

( )

t t
u t

C U C U L U L U

C L L

 


 
 

 




(22) 

t2 时刻零输入响应可表示为： 

s

s

zi s2 s2
hf_t2 dc1

s1 s2 s1 s2

/s 2
2 dc1 2

s 2

( ) 2 {( )

               cos( )e }e 2
2

               [sin( )e ]e sin( )
2

T
d t

n

T
d t

n n

R L
u t U

R R L L

T
d U

T
d t

 

 

  

 

 

 

  
 

  

   (23) 

式中：Ts 为 MOSFET 开关周期；d 为 SPS 移相比。 

综合上面的分析，t1 和 t2时刻高频母线电压 uhf

的时域解析表述分别为： 

 zs zi
hf_ 1 hf_ 1 hf_ 1( ) ( ) ( )t t tu t u t u t   (24) 

 zi zs
hf_t2 hf_t2 hf_t2( ) ( ) ( )u t u t u t   (25) 

2.3  多端口变换器超瞬态过程的数学模型 

当高频母线上并联连接的端口变换器个数为

n(n>2)时，其分布参数网络模型如图 9 所示。 

 
图 9  多端口变换器的分布参数网络模型 

Fig. 9  Distributed parameter model of 

HFB-based multi-port converter 

假设各端口变换器内 HFT 的参数一致，即：

Cps1Cps2…CpsnCps ， Cs1Cs2…CsnCs ， Ls1 

Ls2…LsnLs，Rs1Rs2…RsnRs。当 uh1 独立作用

时，其等效模型如图 10 所示，其中，Cpse(n1)Cps，

Cse(n1)Cs，LseLs/(n1)，RseRs/(n1)。由式(20)

可导出高频母线电压的振荡项： 

 zs 1 2
hf

4
( ) sin cos( )e

2 2
tt n n

n
n

k t t
u t t

n
  


 

   (26) 

 
图 10  uh1 独立作用时的等效模型 

Fig. 10  Equivalent model when uh1 as an 

 independent excitation source 

另外，若存在 m(m<n)个变换器的 H 桥桥臂输

出电压与 uh1一致，则 

 zs 1 2
hf

4
( ) sin cos( )e

2 2
tt n n

n
n

mk t t
u t t

n
  


 

   (27) 

可以看出：此种情况下，高频母线电压的振荡

频率n 和衰减时间常数 1/不受端口变换器个数的

影响，而振荡幅值大小与其有关。 

3  分布参数与瞬态行为的关系 

基于第 2 节的机理分析可知，瞬态行为与分布

参数密切相关。通过实测的瞬态波形可提取分布参

数，同时，根据这些关系也可指导 HFT 的设计。 
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3.1  HFT 集成移相电感 Ls1和 Ls2 

Ls1 和 Ls2 不仅参与高频母线的超瞬态过程，同

时，也对开关频率的瞬态行为起决定性作用，因此，

可以通过开关频率下的稳态波形进行描述。根据 

图 8 所示的集总参数网络模型，忽略 HFT 串联电阻

Rs1和 Rs2，利用图 3 所示的两模块实际运行波形分

别求出 t0 和 t3 时刻的交流母线电压： 

 Lump s2 dc1 s1 dc2
hf 0

s1 s2

( )
L U L U

u t
L L

   



 (28) 

 Lump s2 dc1 s1 dc2
hf 3

s1 s2

( )
L U L U

u t
L L

  



 (29) 

另外，在 t1~t2 期间，电流 iL的变化率为： 

 dc1 dc2L

s1 s2

d

d

U Ui
A

t L L


 


 (30) 

由(28)—(30)可得 HFT1 和 HFT2 的集成电感： 

 

Lump Lumpdc1 dc2
s1 hf 0 hf 3

dc2

Lump Lumpdc1 dc2
s2 hf 0 hf 3

dc1

( ( ) ( ))
2

( ( ) ( ))
2

U U
L u t u t

A U

U U
L u t u t

A U

     
     
 

 (31) 

为了能根据实测波形准确读取 t0和 t3时刻的交

流母线电压，需保证在这两个时刻 uhf 的振荡分量

为 0。根据图 3 及式(23)，若移相比 d 满足： 

 s( /2) 2%e T d    (32) 

认为在 t3 时刻，高频振荡已衰减完毕。由此，

可以计算出最小移相比为： 

 s min( ) / 2 4 /T d    (33) 

3.2  HFT 总分布电容 Ce 

根据式(4)，有： 

 2s1 s2 osc
e

s1 s2

( )
2

L L T
C

L L


 


 (34) 

式中 Tosc为 uhf的高频振荡周期。 

3.3  HFT 原副边分布电容 Cps1和 Cps2 

由式(19)、(23)、(25)及(33)可知，当移相比 dmin<  

d<0.5 时， zi
hf_t2 ( )u t 可以忽略，t2 时刻的 uhf只含零状 

态响应项，且其第一个振荡峰值可表示为： 

 ps2zs s1
hf_ 2 mfirst dc2

e s1 s2

( ) | 2 ( )t

C L
u t U

C L L
  


  (35) 

同理，由式(20)可以求出 t1 时刻的 uhf第一个振

荡峰值： 

 ps1zs s2
hf_ 1 mfirst dc1

e s1 s2

( ) | 2 ( )t

C L
u t U

C L L
  


  (36) 

根据式(35)、(36)及实测的振荡峰值电压即可求

出 HFT 分布电容 Cps1和 Cps2。 

3.4  高频母线超瞬态过程数学模型的验证 

为了验证高频母线超瞬态过程数学模型的正

确性，在 5.1 节的实验平台上获取了 Udc1Udc2 

630V，移相比 d0.14 时的实验波形。并通过

WAYNE KERR 精密阻抗分析仪 6500B 提取出 HFT

的分布参数，利用表 1 所列模块及 HFT 的参数对式

(24)和(25)所述的 uhf 解析函数进行计算。实验波形

和计算波形的比对情况如图 11 所示。对比来看，

两者的直流偏置和振荡幅值均略有差别，由分布参

数的提取误差(直流偏置差异主要由串联电阻 Rs1和

Rs2 误差引起)以及分布参数模型对实际物理现象的

简化误差引起。解析计算波形与实验波形较好的一

致性验证了本文所建数学模型的合理性和正确性。 

表 1  模块参数 

Table 1  Module parameters 

参数 取值 

HFT1 集成移相电感 Ls1 36.5uH 

HFT2 集成移相电感 Ls2 45.3uH 

HFT1 原副边分布电容 Cps1 18.4pF 

HFT2 原副边分布电容 Cps2 15.2pF 

HFT 总分布电容 Ce 253.8pF 

模块直流母线电容 Cdc 1mF 

HFT1 等效串联电阻 Rs1 0.1 

HFT2 等效串联电阻 Rs2 0.1 

功率管开关频率 fs 20kHz 

HFT 的匝比 1:1 

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18
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-200

0
200
400
600
800

1000
1200

t/10-6 s

时域解析描述

实验波形

 
图 11  Udc1Udc2630V，d0.14 时振荡波形对比 

Fig. 11  Comparison waveform when 

Udc1Udc2630V and d0.14 

4  超瞬态过程的影响因素及抑制措施 

4.1  影响因素 

第 2 节的分析结果表明，在图 3 中的 t2 时刻 uhf

出现最大峰值，此时振荡表现最为恶劣，对系统的

安全运行影响最为严重。t2 时刻，uhf的时域解析描

述如式(19)、(23)和(25)所述。 
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4.1.1  H 桥的桥臂输出电压变化率 dv/dt 

根据式(19)可知，高频振荡幅值与 uh2 的变化率

dv/dt(即 kt2)有关。当 uh2 的上升或下降时间∆t 满足

如下关系时，高频振荡幅值为零。 

 s1 s2 e

s1 s2

2 π
L L C

t N
L L

 


(N1, 2, 3,…) (37) 

可见，振荡幅值与桥臂输出电压的变化率呈非

线性关系，存在多个零振幅点。 

4.1.2  uhf初值或 SPS 的移相比 d 

根据式(23)可知，高频振荡幅值与 t2 时刻 uhf

的初值有关，且初值大小随 SPS 移相比 d 而改变。

不考虑小移相比下死区效应的影响[24]，uhf 的峰值

|uhf|max 随移相比 d 的变化趋势如图 12 所示。 

|u
hf

| m
ax

/V

 
图 12  uhf 的峰值与移相比 d 的关系 

Fig. 12  Relationship between |uhf|max and d 

可以看出，uhf 的峰值与 SPS 移相比 d 呈现非

线性关系，随着移相比 d 的增大，峰值电压会逐步

减小，当 d>dmin 时，uhf的零输入响应可以忽略，其

峰值大小可由式(35)和(36)表述。 

4.1.3  HFT 的分布电容 Ce和 Cps 

HFT 的分布电容和移相电感满足如下关系： 

 ps2 s1

e s1 s2

C L

C L L



 (38) 

由式(19)可知，uhf的峰值随着 Cps2 的增大而减

小，随着 Ce的增大而变大。其中，峰值电压|uhf|max

随分布电容 Ce的变化趋势如图 13 所示。 
1300
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图 13  uhf 的峰值与分布电容 Ce的关系 

Fig. 13  Relationship between |uhf|max and Ce 

4.2  抑制措施 

对于交流母线电压的超瞬态行为，可以从 HFT

的设计上合理布局，规避分布参数带来的不利影

响，但这会增大 HFT 的设计难度，甚至会降低 HFT

的可靠性，实际工程中更多是针对已有 HFT 上出现

的超瞬态现象采取必要的措施进行抑制。另外，衰

减对策的设计必须要考虑实际装置的结构、运行 

工况等因素，尤其是在模块规模化的中压大容量 

多端口功率变换装置中，超瞬态过程的抑制会更加

复杂。 

根据 4.1.1 节所述，改变 H 桥桥臂输出电压的

变化率 dv/dt，理论上可将交流母线电压的振幅降为

零，且这一目的可通过对 MOSFET 的驱动或吸收

电路[20]进行调整来实现。但由于高频振荡的幅值与

电压变化率 dv/dt 之间为非线性关系，驱动电路的

设计或吸收电容的选取难度均较大，且在模块化的

大容量 HFB-EER 中，模块之间的一致性很难保证。

因此，该方法的实用性不强。根据 4.1.3 节所述，

减小分布电容 Ce或增大Cps都能对振荡起到衰减作

用，但在已有装置上试图减小 HFT 的分布电容无法

实现，而在 HFT 原副边并联电容虽能起到增大 Cps

的作用，但在 HFT 的原副边之间并联电容很难满足

绝缘要求。因此，改变 HFT 分布电容的衰减对策也

不可取。 

交流母线上的超瞬态行为是由 H 桥桥臂输出

电压的突变引起，本质上反应的是 HFT 集成移相电

感和其分布电容之间自由振荡的过渡过程。在公共

高频母线上并联特定的 LRC 网络，利用阻抗匹配

的方法可以对超瞬态过程产生抑制作用，但由于该

方法存在延迟效应，无法对振荡初期的最大峰值进

行衰减，效果并不明显。由式(19)及(23)可以看出，

通过改变振荡网络中的阻尼电阻大小可以减小其

衰减时间常数，从而达到抑制振荡的作用。而最便

捷的实现方法是在其高频母线上并联阻尼电阻Ryz，

如图 14 所示。 

 
图 14  含阻尼电阻的分布参数网络模型 

Fig. 14  Distributed parameter model with damping 

resistance 

当 Ryz >> Rsi(i 1, 2)时，Rsi 可以忽略。此时，    

图 14 所示模型的传递函数可表示为： 
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 hf

h2

2
ps2 ps2 s2

2 2
e e yz n

( ) 1 / ( )

( ) / ( )

u s C s C L

u s C s s C R 


 
 

 (39) 

其中，Ryz应满足式(40)，否则系统将退化为过阻尼

二阶系统，不利于超瞬态过程的抑制。 

 yz e n1 / (2 )R C   (40) 

同时，上述系统的衰减时间常数可表示为： 

 yz e yz2C R   (41) 

可以看出，Ryz越小，抑制效果越好。理论上，

要完全抑制超瞬态过程，应保证在第一个振荡波的

1/4 周期时刻 uhf(t)的指数衰减因子约为零，即： 

 yz
n

1 2π
4

4



   (42) 

综合式(40)和(42)，可得阻尼电阻的最小值为： 

 yz min e n( ) 1 / (2 )R C   (43) 

由于 Ryz 会增加额外损耗，其选取应在抑制效

果和损耗之间折中考虑。以表 1 所示的参数为例，

根据式(43)计算出(Ryz)min 为 140。采用 PSpice 参

数扫描，可得 Ryz—|uhf|max，Ryz—Ploss 的关系如    

图 15 所示。其中，Ploss 为 d0.32(额定工况)[25]时

Ryz的损耗，仿真时 Udc1Udc2650V。可以看出，在

Ryz 取值为 140以下时，振荡衰减趋于稳定，这一

结论与前面理论分析相符。同时，根据图中电压线

与功率线的交点，阻尼电阻可折中取为约 280。 

yz / ( )R 

|u
hf

| m
ax

/V

P
lo

ss
/W

 

图 15  Ryz—|uhf|max，Ryz—Ploss 的关系 

Fig. 15  Relationship of Ryz--|uhf|max and Ryz--Ploss 

另外，由于无感电阻成本较高，且阻值/功率选

择、安装困难，实际工程中，所用阻尼电阻 Ryz 往

往含有串联电感 Lyz。图 16 为 Lyz 取不同值时的参

数扫描结果，可以看出，Lyz会减弱抑制效果。 

综合来看，要对高频母线的超瞬态过程(极小时

间尺度的行为)进行抑制，若直接采用相同时间尺度

的措施，对器件参数要求太高。这里，可以对时间

尺度进行变换，在 HFB 和阻尼电阻之间加入不控

整流桥，构成一个“不控整流阻尼电阻”的振荡 

 

图 16  阻尼电阻的串联电感 Lyz与最大振幅的关系 

Fig. 16  Relationship between |uhf|max and Lyz 

抑制装置，如图 17 所示。该方案通过将高频行为

转化成低频行为，可以有效减弱等效串联电感的影

响。此方案同样适用于多端口拓扑。 

 

图 17  高频振荡衰减装置 

Fig. 17  Oscillation suppression device 

5  实验验证 

下面从模块级实验及 HFB-EER 装置实验两个

方面对本文所提振荡衰减对策进行验证。 

5.1  模块级实验 

搭建的基于 HFB 的两模块 DC/DC 变换器平台

如图 18 所示。与图 17 对应，每个模块内含独立的

模块控制板，用于控制本模块的运行，各模块控制

板通过光纤与主控制器相连，接收主控制器下发的

同步信号和移相比，从而实现对两模块 DC/DC 变

换器的开环控制。 

图 19(a)、(b)、(c)分别为高频母线上不加抑制

措施、并联 250电阻、并联“不控整流250电阻” 

 

图 18  模块级实验平台 

Fig. 18  Module-scale experiment platform 
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(b) 250高频母线上并联 电阻  

/ (5 s / )t  格

c 250( )  高频母线上并联“不控整流桥 电阻”  
图 19  Udc1Udc2650V，d0.14 两模块稳态运行波形 

Fig. 19  Steady-state waveform  

when Udc1Udc2650V and d0.14 

的实验波形。 

3 种情况下的结果对比见表 2，可以看出，并

联电阻能较好的抑制高频母线电压振荡，加抑制装

置效果最为明显，与理论分析结论相符。 

表 2  实验结果对比 1 

Table 2  Comparison of experiment results 

实验项目 uhf峰值/V 

不加抑制措施 1206 

并联 250电阻 941 

并联“不控整流250电阻” 697 

5.2  装置级实验 

本文所提方法在实际工程中也得到了应用，如

图 20 所示为文献[5]所提的 10kV/2MW 四端口

HFB-EER 工业样机。 

3 种不同情况下实验结果及对比如图 21、表 3

所示。阻尼电阻选为 250，在高频母线上并联抑

制装置的情况下，uhf 峰值电压仅为 700V，振荡得

到了有效衰减，但直接并联 250电阻的抑制效果 

 
图 20  四端口 HFB-EER 工业样机 

Fig. 20  Industrial prototype of the four-port HFB-EER. 

/ (5 s / )t  格

 

/ (5 s / )t  格

(b) 250高频母线上并联 电阻  

/ (5 s / )t  格

c 250( )  高频母线上并联“不控整流桥 电阻”  
图 21  Udc1Udc2650V，d0 两端口稳态运行波形 

Fig. 21  Steady-state waveform when  

Udc1Udc2650V and d0 

表 3  实验结果对比 2 

Table 3  Comparison of experiment results 

实验项目 uhf峰值/V 

不加抑制措施 1237 

并联 250电阻 1026 

并联“不控整流250电阻” 700 

不明显，峰值电压达 1026V。同时，从图 21 还可

看出，在小移相比时，H 桥桥臂电压存在第一类振

荡现象，且由于死区效应，电压出现了“翻转”[24]，

如图 21(c)所示，加入抑制装置后，对第一类振荡也

起到了抑制作用。 
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6  结论 

对于以 MMAB 为核心的共高频母线多端口电

能路由器，由于 H 桥桥臂输出电压突变，会造成

HFT 内部集成的移相电感和分布电容产生自由振

荡，从而引起高频母线电压出现数兆赫兹的超瞬态

过渡过程，高峰值振荡会直接影响系统的安全稳定

运行。本文主要以两模块为例，对高频母线超瞬态

过程机理进行了建模和数学分析，推出了其时域解

析表达式；并列出了分布参数与瞬态行为的关系，

通过实验波形与解析计算的对比验证了模型的正

确性。分析表明，超瞬态过程不仅与桥臂电压变化

率 dv/dt 有关，还与分布电容大小、电压初值或 SPS

移相比有关。由于该类超瞬态行为本质上是一种阶

跃响应的振荡过渡过程，对振荡初始波峰的抑制至

关重要，最有效的方法是加入阻尼电阻以加快振荡

的衰减。因此，本文通过对时间尺度的转换，提出

了一种在高频母线上并联“不控整流阻尼电阻”

的抑制措施，并介绍了阻尼电阻的设计方法，通过

测试平台和 10kV/2MW HFB-EER 工业样机验证了

理论分析的正确性和抑制措施的有效性。 

本文的模型分析和抑制措施还可推广应用于

共高频母线的多端口变换器中，同时，对工程应用

中 HFT 的前期分布参数设计也可提供有力指导。但

是，还存在两点不足： 

1）加入的阻尼电阻会产生功率损耗、减小系

统效率。后期应考虑可回馈型抑制的设计，如将不

控整流的输出接上装置的冷却系统等。 

2）虽然对四端口模型进行了分析，但基于各

端口参数一致的情况。在实际多端口装置中，模块

参数会存在较大差异，对于参数的提取和模型的精

确计算难度会很大。 
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Mechanism and Suppression Strategy of the Ultra-transient Behavior of  

High-frequency-bus in Electric Energy Router 
WEN Wusong1, ZHAO Zhengming1, YUAN Liqiang1*, WEI Shusheng1, JI Shiqi1,  

KANG Changlu2, FENG Gaohui1 

(1. State Key Laboratory of Power System and Generation Equipment(Department of Electrical Engineering,  

Tsinghua University); 2. Shandong Taikai High-Volt Switchgear Co., Ltd) 

KEY WORDS：high-frequency-bus; electric energy router; ultra-transient behavior; attenuation strategy 

The modular multi-active-bridge (MMAB) (as 

shown in Fig. 1) based high-frequency bus (HFB) 

topology is preferred to be applied to the electric power 

router (EER). However, the sudden change of the 

H-bridge voltage will cause serious free-oscillation of 

HFB voltage, which is produced by distributed 

capacitance and inductance of the high-frequency 

transformer (HFT). The time scale of oscillation is much 

smaller than that of the H-bridge control period which is 

known as transient behavior, so it can be regarded as an 

ultra-transient behavior of the HFB. The ultra-transient 

process can easily cause electromagnetic interference 

(EMI) and trigger drive failure, thus damaging the 

reliability of the system. In order to solve this problem, 

the mechanism of the ultra-transient process is analyzed, 

and a feasible oscillation-suppression scheme is 

proposed in this paper. 

H
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-

+

-
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+

-
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-

Udc1

Module1
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Udc3Udc4
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Module4 Module3  
Fig. 1  MMAB-based multi-port converter topology 

Firstly, the distributed parameter network of the 

oscillation branch is simplified, and the mathematical 

model of the ultra-transient process is deeply studied. 

Secondly, based on the mathematical model, the 

relationships between the distribution parameters of HFT 

and the transient process of HFB are presented, which 

can be used for the extraction and design of the 

distribution parameters of HFT. Thirdly, through the 

analysis of the influencing factors of the super-transient 

behavior, it is found that this type of ultra-transient 

behavior is essentially a step-response transition process, 

which is crucial to the suppression of the initial 

oscillation peak. The most effective method is to add a 

damping resistor to accelerate the decay of the oscillation. 

With the conversion of time-scale, an oscillation 

attenuation countermeasure of "uncontrolled rectifier & 

damping resistor" in parallel on the high-frequency bus is 

proposed, as shown in Fig. 2, and the design method of 

damping resistance is introduced. Finally, experiments 

verify the effectiveness and practicality of the proposed 

theoretical analysis and attenuation scheme, which is 

demonstrated in Fig. 3 and Fig. 4. 
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Fig. 2  Proposed oscillation-suppression scheme 
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Fig. 3  Experimental waveforms without oscillation-suppression 
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Fig. 4  Experimental waveforms with the proposed 

oscillation-suppression scheme 


