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基于解耦模型预测控制的三相交错并联三电平 DC-DC 

变换器均流控制策略 

孙曙光，徐永海，袁 敞，宋昕一，陈怡薇 

(华北电力大学电气与电子工程学院，北京 102206) 

摘要：针对三相交错并联三电平 DC-DC 变换器相间电流易受参数失配影响而不均衡的问题，提出一种基于解耦

模型预测控制的均流控制策略。基于虚拟电压源对变换器进行拓扑等效，建立了变换器的平均状态方程。在此基

础上，引入扩张状态观测器补偿相间电流差值中的耦合扰动，并基于控制环路的解耦关系提出一种具有间接控制

变量与归一化代价函数的解耦模型预测控制。所提均流控制策略通过多控制环节的独立寻优，在实现变换器相间

均流的同时可兼顾输入电压均压与平均输出电流跟踪的控制目标。同时，对解耦电流内环进行降阶等效，简化电

压外环控制参数设计。最后，通过实验验证了所提均流控制策略的有效性。 
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0  引言 

随着新能源发电与储能技术的快速发展，直流

微网与储能系统的功率等级逐渐提高。典型的直

流微网系统中采用共直流母线结构，使用了较多的 
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DC-DC 变换器连接储能系统与直流母线[1-3]。由于

储能系统平抑功率波动需要较大的容量，因此高功

率双向 DC-DC 变换器逐步成为研究热点[4-8]。 
为了提高双向 DC-DC 变换器的功率等级，文

献[9]设计了基于 SiC 器件的交错并联三电平 DC-DC
变换器，满载效率达到 99.16%。该拓扑结合了交错

并联与三电平技术的优势，具有提升变换器功率与
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减小开关管电压应力的优点[8-10]，适用于在直流微

网中连接高压直流母线与新能源发电系统、储能设

备及充电桩等，实现大功率的能量传输。此外，在

电池储能系统中，电池浮地，无需强制隔离，该变

换器的非隔离型拓扑结构具有低成本的优势，因而

受到广泛青睐。但由于各桥臂的开关器件制造及寄

生参数等差异，变换器存在相间电流不均衡与电容

电压不均衡的问题[11-18]。 
近年来，国内外学者为解决相间均流问题提出

了多种控制策略。下垂均流法通过改变每一相的输

出阻抗实现相间均流，使各相的电压-电流外特性斜

率改变达到均衡电流的目的[11-13]。文献[11]提出了

一种改进电压外环下垂控制以提高电压外环响应速

度。下垂均流法虽易于实现，但均流效果与电压调

节的矛盾难以解决。因此除下垂均流法外，还有主

从均流法[14]、平均均流法[15]，但这两种均流方法涉

及到了较多的控制环路，可能会引起系统失稳。因

此，文献[16]从均流原理出发，推导了非基准相的

补偿占空比，但该方法涉及到了寄生电阻的测量，

实际应用较为困难。文献[17]利用输出电容电压纹

波推导各相电流大小，根据各相电流差异调整占空

比，但该方法对负载变化敏感且计算复杂。文献[18]
根据电容电荷平衡原理，分析得到相邻相满足相位

差要求即可实现均流，但只适用于占空比大于 0.5
的工况。文献 [19]提出一种双有源桥 (dualactive 
bridge, DAB)变换器逐级自动均流的方法。文献[20]
分析得出交错并联双向 DC-DC 变换器工作在临界导

通模式下具有自动均流的特性，通过改变开关频率控

制谷值电流，实现均衡目标，但变频控制较为复杂。 
此外，在三电平 DC-DC 变换器中，需要对分

压电容进行均压控制。文献[21]针对单相三电平拓

扑结构，提出了一种通过改变驱动信号移相角平衡

输入电压的均压方法，但难以应用于交错并联结构。

文献[22]在分析飞跨电容三电平电路平均状态方程

的基础上，将均压环节等效为积分控制对象，引入

比例控制进行均压，但其工作原理依靠飞跨电容结

构，不适用于串联电容拓扑。文献[23]提出了串联

电容三电平 DC-DC 变换器的无传感器自动均压控

制方法，通过改变开关频率使变换器运行在临界导

通状态，实现电压自均衡，但对电感电流纹波有一

定要求。 
交错并联三电平 DC-DC 变换器由于拓扑结构

的特殊性，稳态运行时需要保证串联电容均压、各

相桥臂均流。为此，文献[24]通过改变移相角、调

整变换器的工作模态抵消流入直流母线电容中点的

电流，但需根据负载大小改变载波移相角。文献[25]

提出了一种功率均衡解耦控制方法，通过对输入电

流的倍频采样减少了传感器的使用。文献[26]提出

了一种三相交错并联三电平 DC-DC 变换器的零

电压软开关(zero-voltage switching, ZVS)控制，通过

变频控制使变换器工作在近似临界导通模式，从而

实现了自动均压、均流，但难以应用于电感电流连

续导通模式。 
针对三相交错并联三电平 DC-DC 变换器的电

流不均衡问题，本文提出一种基于解耦模型预测控

制的均流策略。首先，基于虚拟电压源对拓扑进行

等效并建立数学模型，得到影响相间电流均衡的主

要因素是电压偏移与参数失配；其次，引入扩张状

态观测器(extended state observer, ESO)补偿耦合扰

动，实现均流控制环节的解耦，并提出基于间接控

制变量与归一化代价函数的解耦模型预测控制进行

多控制环节独立寻优，同时实现均流、均压和平均

输出电流跟踪的控制目标；最后，通过 DC-DC 变

换器样机对所提均流策略进行了验证。 

1   变换器建模与电感电流分析 

三相交错并联三电平 DC-DC 变换器的拓扑结

构如图 1 所示。该变换器包括高压侧输入端分压电

容 b1C 、 b2C ，每相桥臂电感 1L — 6L 及其等效电阻

L1r — L6r ，输出稳压电容 oC ， inV 为变换器输入电压，

inI 为输入电流。 

 

图 1 三相交错并联三电平 DC-DC 变换器拓扑 

Fig. 1 Topology of the interleaved three-phase three-level 

DC-DC converter 

变换器的每一相都可以视作上下两个半桥组

成，每个半桥由主控开关管及其互补开关管组成。

以A相为例，变换器运行在Buck模式下 A1S 和 A4S 为

主控开关管，Boost 模式下 A2S 和 A3S 为主控开关管，

以下分析基于 Buck 模式。 

同一桥臂开关管 A1S 与 A4S 载波之间移相 180°，
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同时，上半部分三相主控开关管 A1S 、 B1S 、 C1S 为

交错并联结构，载波相互移相 120°，图 2 为平均占

空比4/6＜D＜5/6 时的载波和各开关管的驱动信号。 

 
图 2 单个开关周期内的载波与驱动信号 

Fig. 2 Carrier and driving signals for one switching cycle 

图 2 中， sT 表示变换器的开关周期，单个周期

内 6 个主控开关管根据导通和关断状态的不同，共

组成了 12 种变换器运行模态。然而，由于拓扑上下

两部分相互影响，基于变换器的 12 种开关组合分析

电路运行模态非常困难。为此，在输入电容中点与

输出电容中点间引入虚拟电压源 GOV ，等效拓扑如图

3 所示[27]，其中 ov 为输出电压，L1i — L6i 为电感电流。 

 
图 3 等效拓扑 

Fig. 3 Equivalent topology 

图 3 中开关管半桥以受控电压源 A1V 、 A4V 等表

示( A1 A1 b1V S v 、 A4 A4 b2V S v )， 其中 b1v 、 b2v 为电

容 b1C 、 b2C 两端电压， A1S 、 A4S 为开关管 A1S 、 A4S

的驱动信号。由电感电流 L1 L2 L3 L4 L5 L6i i i i i i    
在等效前后保持不变，可以得到 

 L1 L2 L3 L4 L5 L6V V V V V V                (1) 

基于 KCL 方程， L1 A1 o GO( /2 )V V v V    ，

L4 A4 o GO( /2 )V V v V    ，其余项同理，代入式(1)

可求得 GOV 如式(2)所示。 

A1 B1 C1 b1 A4 B4 C4 b2
GO

( ) ( )

6

S S S v S S S v
V

    
  (2) 

对照图 2 所示驱动信号，得到对应的虚拟电压

源 GOV 波形如图 4 所示。 

图 4 所示 GOV 波形在单个开关周期内同样有 12

个模态。 GOV 相当于等效了一半拓扑，在其作用下

作出 L1i 的波形，与文献[26]直接分析方法得到的波

形一致，验证了虚拟电压源 GOV 等效的准确性。 

 
 图 4 单个开关周期内 VGO波形 

Fig. 4 VGO waveform within a single switching cycle 

在 GOV 等效简化的基础上，可分别对电路的上、

下拓扑进行建模。以模态 1 的上半部分拓扑为例，

选取状态变量 T
L1 L2 L3 b1 b2 o[ ]i i i v v vx ，输

入变量 in[ ]Iu ，该模态电路状态方程如式(3)所示。 

1 1

d

dt
 x A x B u             (3) 

1 1
1

1 1

 
  
 

a b
A

c d
             (4) 

T
1 [0 0 0 1 1 0]B         (5) 

其中，系数矩阵 1A 中的元素分别为 

1 L1 1 L2 2 L3 3diag( / / / )r L r L r L   a  

1 1 1

1
2 2 2

3 3 3

1 1 1

2 3 2

1 1 1

2 3 2

1 1 1

2 3 2

L L L

L L L

L L L

 
 

 
 

  
 
 

 
  

b  

b1 b1 b1

L5L4
1 1

b2 b2
o

o o o

1 1 1

0 0 0

0 0 0 0

0 0 1/( )
1 1 1

C C C

ii

C C
RC

C C C

 
   
                 
 
  

c      d  

由图 2 可知，模态 1 在一个周期中持续时间为

1 s 1 2( /2 /2 2/3)T T d d   ， 1d 、 2d 分别为 A1S 、 B1S 的

占空比。联立其余各模态的电路状态方程和持续时

间，可得到变换器的平均状态方程如式(6)所示。 

s s

d

d T Tt
 x A x Bu         (6) 
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式中：
sT

 表示单个周期内的变量均值；系数矩阵

A 和 B 分别为 

 
  
 

a b
A

c d
              (7) 

T[0 0 0 1 1 0]B         (8) 

其中，系数矩阵 A 中的元素为 

L1 1 L2 2 L3 3diag( / / / )r L r L r L   a  

1 2 3 4 5 6

1 1 1

2 1 3 4 5 6

2 2 2

3 1 2 4 5 6

3 3 3

5 1

6 6 2

5 1

6 6 2

5 1

6 6 2

d d d d d d

L L L

d d d d d d

L L L

d d d d d d

L L L

    
 

 
    

  
 
    

 
 

b  

31 2

b1 b1 b1

5 L5 6 L64 L4

b2 b2 b2
o

o o o

0 0 0

0 0 0

0 0 1/( )
1 1 1

dd d

C C C

d i d id i

C C C
RC

C C C

 
   

                  
 
  

c    d  

式中： 3d 为 C1S 的占空比； 4d 、 5d 、 6d 分别为 A4S 、

B4S 、 C4S 的占空比。在平均状态方程中引入状态变

量和占空比的小信号扰动，保留直流分量，得到直

流方程(A 相)为 

b1 1 2 3 b2 4 5 6 o
L1 L1

b2 1 2 3 b2 4 5 6 o
L4 L4

(5 ) ( )

6 6 2
( ) (5 )

6 6 2

V D D D V D D D V
I r

V D D D V D D D V
I r

      
       


 

(9) 
式中： 1 6D D— 、 b1V 和 b2V 、 oV 、 oI 、 L1I 和 L4I 分别

为占空比 1 6d d— 、输入电压 b1v 和 b2v 、输出电压 ov 、

输出电流 oi 、电感电流 L1i 和 L4i 的直流分量。联立三

相的直流方程，可得 

b1 L2 1 3 L3 1 2 o L2 L3
L1

L1 L2 L1 L3 L2 L3

b2 L5 4 6 L6 4 5 o L5 L6
L4

L4 L5 L4 L6 L5 L6

[ ( ) ( )]

[ ( ) ( )]

V r D D r D D I r r
I

r r r r r r

V r D D r D D I r r
I

r r r r r r

      
     
  

 (10) 

式(10)表明，电感电流的稳态值不仅会受到自

身相及其他相等效电阻失配、不同半桥占空比的影

响，还会受到输入侧电压偏移的影响，即输入侧不

均压会影响相间电流均衡。 

2   基于解耦模型预测控制的均流控制策略 

基于式(6)中变换器的平均状态方程，以相间均

流和输入侧均压控制目标为导向，选取相间电流差

值与输入电压差值为分析变量。均流的控制目标为

L1 L3i i— 和 L4 L6i i— 的分别均流，对任意两相电流的微

分方程作差，结果如式(11)所示。 

 LL
b L L L L

dd
( )

d d
ji

i j i j i i j j

ii
L L v d d r i r i

t t
        (11) 

式中： 1,2,3 or 4,5,6i  ， 1,2,3 or 4,5,6j  ，i j ，

bv 在上、下拓扑中分别对应 b1v 、 b2v 。均压控制目

标为输入电压 b1v 和 b2v 差值为 0，对式(6)中 b1v 、 b2v

的微分方程作差得到 

b1 b2
b1 b2 L1 1 L2 2 L3 3

L4 4 L5 5 L6 6

d d
(

d d
)

v v
C C i d i d i d

t t
i d i d i d

     

 
  (12) 

首先考虑理想情况下变换器电感参数、电感等

效电阻、电容参数相等，即： iL L ， L L ( 1,ir r i   

2, ,6) ，L、 Lr 分别为电感及其等效电阻的标称值；

b1 b2 bC C C  ， bC 为电容的标称值。 

在此无偏差模型下，式(11)和式(12)中状态变量

与占空比组合对应关系如图 5 所示。 

 

图 5 控制目标与占空比组合关系 

Fig. 5 Relationship between control objectives and 

duty cycle combination 

图 5 表明在理想状态下，相间电流差值与输入

电压差值仅与对应占空比差值的组合有关，调整占

空比可改变均衡程度。实际情况下不可避免地出现

电感 iL 及其等效电阻 Lir 参数失配。 

2.1 基于 ESO 的控制环路解耦 

2.1.1 基于 ESO 的均流控制解耦 

为解决元件参数误差的非理想模型不均流问

题，提出采用 ESO 补偿均流模型中的输入电压偏移

和参数失配扰动。定义 L1 2 L1 L2i i i   ， 1 2 1 2d d d   ，

电流差值模型 L1 2i  动态方程如式(13)所示。 

L1 2 0 1 2i b d F             (13) 

式中： 0b 表示均流系统状态增益 b 的估计值，b   

b1/v L；F 表示各元件参数误差与输入电压偏移等不

确定因素构成的耦合扰动项。其定义如式(14)所示。 
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b
0

L1 L2
b b L1 L1 L2 L2 1 2

d d
( )

d d

V
b

L
i i

v V r i r i L L
t tF

L

 



      




 (14) 

式中：输入电压 b in /2V V ；电感参数误差 1L   

1L L ， 2 2L L L   ；F 作为耦合扰动项，可通过

ESO 进行估计。根据微分方程的一阶表达式，设计

二阶 ESO 如式(15)所示。 

1 2 0 1 2 1 L1 2 1

2 2 L1 2 1

( )

( )

z z b d i z

z i z




 



   
  




      (15) 

式中： 1z 、 2z 分别表示 ESO 计算得到的 L1 2i  观测值

及耦合扰动 F 观测值； 1 、 2 表示观测器增益系数。

由李雅普诺夫稳定性原理，式(15)观测器的特征方

程可表示为 
2 2

1 2 o( ) ( )s s s s              (16) 

式中： o 为观测器带宽。为使观测器保持稳定，令

特征根始终保持在负半轴，因此将观测器增益系数

设计为 

1 o
2

2 o

2 
 


 
              (17) 

在此基础上，提出基于 ESO 的模型预测控制

(model predictive control, MPC)策略求解均流控制

变量 1 2d  ，对式(15)所示的 ESO 进行离散化，采用

前向欧拉法差分公式，结果如式(18)所示。 
( 1) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
1 1 z 2 z 0 1 2 z 1 L1 2 1

( 1) ( ) ( ) ( )
2 2 z 2 L1 2 1

[ ]

[ ]

k k k k k k

k k k k

z z T z T b d T i z

z z T i z






 




     


  
 (18) 

式中： ( 1)
1

kz  、 ( )
1

kz 分别为下一时刻和当前时刻相间电

流差值 ( )
L1 2

ki  的观测值； ( 1)
2
kz  、 ( )

2
kz 分别为下一时刻和

当前时刻耦合扰动项 F 的观测值； zT 表示控制周期。 

对式(13)采用前向欧拉法差分公式离散化： 
( 1) ( ) ( )
L1 2 L1 2 s 0 1 2 s

k k ki i T b d T F
            (19) 

将离散化方程代入目标函数 1J 进行寻优求解，

其中 ref0I 为均流控制环节参考值，在均流控制环节

中设为 0。 
( 1) 2 ( 1) ( ) 2

1 ref 0 L1 2 ref 0 L1 2 s 0 1 2 s[ ] [ ]k k kJ I i I i T b d T F 
         

   (20) 
对式(20)中 1 2d  求偏导，令求导结果为 0，直接

得到占空比变量 1 2d  的显式表达式为 
( ) ( )

ref 0 L1 2 s
1 2

s 0

k kI i T F
d

T b




 
          (21) 

式(21)中的耦合扰动项 F 使用观测器输出 2z 进

行替代，在每个控制周期中计算更新，在元件参数

失配及寄生参数随温度等变化时可及时被 ESO 观

测并进行补偿。 1 2d  表达式中无输入电压 b1v 相关变

量，实现了均流环节与输入电压的解耦。 
2.1.2 稳定性分析 

一般情况下使用 ESO 补偿时，系统模型参数 b
为定值，但在本文变换器应用场景中， b1/b v L ， b1v

会随输入电压均衡程度而改变，因此需对相间均流

模型预测控制进行稳定性分析。 
在离散域对式(18)和式(21)进行 z 变换，可以得

到 2 ( )z z 和 1 2 ( )d z 分别为 
2

0 2 s 1 2 2 s L1 2
2 2 2

1 s 2 s

( ) ( 1) ( )
( )

( 1) ( 1)

b T d z z T i z
z z

z z T T

 
 

   


   
  (22) 

2 2
1 s 2 s

1 2 ref 02
0 s 1 s

2 2
1 s 2 s

L1 22
0 s 1 s

( 1) ( 1)
( ) ( )

( 1) ( 1)

( 1) ( 1)
( )

( 1) ( 1)

z z T T
d z I z

b T z z T

z z T T z
i z

b T z z T

 


 






   
 

    
   
    

  (23) 

将式(13)中变量增益 b0 替换为实际模型参数 b
以表示无误差的实际均流控制对象，并进行 z 变换，

如式(24)所示。 

L1 2 s 1 2 s( 1) ( ) ( ) ( )z i z bT d z T F z         (24) 

结合式(21)和式(24)，得到均流控制模型框图如

图 6 所示。 

 
图 6 均流控制模型框图 

Fig. 6 Block diagram of current sharing control 

以 b 0/k b b 来表示图 6 中实际模型参数 b与 0b

的误差，联立式(22)—式(24)，则相间均流控制对象

L1 2i  的闭环传递函数可表示为 

 
2 2

b 1 s 2 sL1 2

ref0

[( 1) ( 1) ]( )

( )

k z z T Ti z

I z m n

     



   (25) 

式中： 3 2
1 s[( 1) ( 1) ]m z z T    ； 2

b[( 1)n k z    
2

1 s 2 s( 1) ]z T T z   。 

因 0 b /b V L ，而实际参数 b1/b v L ， b1v 在不均

压情况下最大达到 2 bV ， bk 最大值为 2。图 7 表示 bk

从 0.1 逐渐增加至 2.5 的闭环极点轨迹。 
图 7 表明 L1 2i  的闭环传递函数有 3 个极点，其

中一个随 bk 增加逐渐向单位圆外移动，其余两个随
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bk 增加变化不大，均在单位圆内，当 b 2k  时到达临

界稳定状态。因此，所提均流控制策略在输入电压不

平衡的工况依然可以保持稳定，验证了均流控制环路

不受 b1v 影响。同理，输入电压差值 b1 b2v v 的控制

变量 1 2 3 4 5 6d d d d d d     可由相同方法得到。 

 
图 7 均流控制闭环极点轨迹 

Fig. 7 Closed-loop pole trajectory of current sharing control 

2.2 基于解耦模型预测控制的均流控制策略 

仅由 2.1 节并不能直接得到占空比 1d — 6d ，故

在控制模型中加入平均输出电流控制，并提出解耦

模型预测控制策略。对式(6)作算术平均处理，平均

输出电流 avgi 的微分方程为 
6

L b1 1 2 3 b2 4 5 6

1

6
o

L L
1

d ( ) ( )

6d 6

/ 6
2

i
i

i

i i
i

i v d d d v d d d
L

t

v
r i





    
 






 (26) 

稳态时 b1 b2 bv v V  ， L avg ( 1,2, ,6)ii i i   ，且

式中关于参数 iL 、 L ( 1,2, ,6)ir i   的常量为 6 个元

件的均值，可认为参数偏差较小，故式(26)可写为 

 avg 1 2 3 4 5 6 o
b L avg

d ( )

d 6 2

i d d d d d d v
L V r i

t

    
    

(27) 
由式(27)可知，电感电流 Lii 的均值 avgd /di t 受占

空比 1d — 6d 的算术平均值控制。因此，满足所有控

制目标的控制变量关系如图 8 所示。 

 
图 8 变换器控制目标与占空比组合关系 

Fig. 8 Relationship between control objectives and duty cycle 

combination of converter 

对相间电流差值、输入电压差值、平均输出电

流微分方程离散化，建立图 8 中所包含控制目标的

预测控制模型，如式(28)所示。 
( 1) ( ) ( )
L1 2 L1 2 s 0 1 2 s 1

( 1) ( ) ( )
L1 3 L1 3 s 0 1 3 s 2

( 1) ( ) ( )
L4 5 L4 5 s 0 4 5 s 3

( 1) ( ) ( )
L4 6 L4 6 s 0 4 6 s 4

( 1) ( )
b1 2 b1 2 s 1 1 2 3 4 5 6

( )

( )

( )

( )

( )

k k k

k k k

k k k

k k k

k k

i i T b d d T F

i i T b d d T F

i i T b d d T F

i i T b d d T F

v v T b d d d d d d


 


 


 


 


 

   

   

   

   

        ( )
s 5

( 1) ( )
avg avg s b 1 2 3 4 5 6

( ) ( )
L avg o

[ ( ) / 6

/ 2]/

k

k k

k k

T F

i i T V d d d d d d

r i v L












        

 

 

 (28) 

式中： ( )
1

kF — ( )
5

kF 为耦合扰动项，均可由 ESO 计算

补偿； ( )( ) k 和 ( 1)( ) k 分别表示状态变量当前时刻采

样值和下一时刻预测值。建立传统 MPC 策略的代

价函数，如式(29)所示。 
( 1) 2 ( 1) 2

1 ref 0 L1 2 2 ref 0 L1 3

( 1) 2 ( 1) 2
3 ref 0 L4 5 4 ref 0 L4 6

( 1) 2 ( 1) 2
5 ref 0 b1 2 6 avg_ref avg

[ ] [ ]

[ ] [ ]

[ ] [ ]

k k

k k

k k

J I i I i

I i I i

V v I i

 

 

 

 
 

 
 

 


    

   

  

   (29) 

式中： ref 0V 、 avg_refI 分别为均压和平均输出电流控制

环节参考值； 1 6 — 为权重系数。 

DC-DC 变换器传统 MPC 策略基于式(29)的代

价函数进行占空比的循环滚动寻优，直接求解

1 6d d— ，计算过程复杂。本文控制目标较多且控制

变量为占空比组合，采用传统 MPC 策略寻优过程

中需考虑控制变量耦合，无法直接得到 1 6d d— 的显

式表达式。 

为此，本文基于前文所述均流、均压控制模型

的解耦关系，提出一种三相交错并联三电平 DC-DC

变换器的解耦模型预测控制策略。 
首先，针对控制变量为不同占空比组合，难以

求解 1 6d d— 显式表达式的问题，定义均流、均压、

平均输出电流间接控制占空比，如式(30)所示。 

1 2 1 2

1 3 1 3

4 5 4 5

4 6 4 6

vb 1 2 3 4 5 6

avg 1 2 3 4 5 6

( )/6

( )/6

d d d

d d d

d d d

d d d

d d d d d d d

d d d d d d d









 
  
  
  
      


     

     (30) 

式中： vbd 、 avgd 分别为均压控制环节和平均输出电

流控制环节的控制占空比。将式(30)代入式(28)的预

测控制模型，可得 
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( 1) ( ) ( )
L1 2 L1 2 s 0 1 2 s 1

( 1) ( ) ( )
L1 3 L1 3 s 0 1 3 s 2

( 1) ( ) ( )
L4 5 L4 5 s 0 4 5 s 3

( 1) ( ) ( )
L4 6 L4 6 s 0 4 6 s 4

( 1) ( ) ( )
b1 2 b1 2 s 1 vb s 5

( 1) ( )
avg avg s

6

k k k

k k k

k k k

k k k

k k k

k k

i i T b d T F

i i T b d T F

i i T b d T F

i i T b d T F

v v T b d T F

i i T


  


  


  


  


 



  

  

  

  

  

  ( ) ( )
b avg L avg o[ /2]/k kV d r i v L










  

   (31) 

由式(31)可知，相间电流差值 Li ji  仅与 i jd  有

关，输入电压差值 b1 2v  仅与 vbd 有关，平均输出电

流 avgi 仅与 avgd 有关，实现了控制变量的解耦。 

其次，由于 2.1 节中不同控制环路间通过观测

器进行补偿解耦，式(29)所示代价函数中控制目标

相互独立，在此前提下，对式(29)中的权重系数

1 6 — 进行归一化处理： 
( 1) 2 ( 1) 2

ref 0 L1 2 ref 0 L1 3

( 1) 2 ( 1) 2
ref 0 L4 5 ref 0 L4 6

( 1) 2 ( 1) 2
ref 0 b1 2 avg_ref avg

[ ] [ ]

[ ] [ ]

[ ] [ ]

k k

k k

k k

J I i I i

I i I i

V v I i

 
 

 
 

 


    

   

  

      (32) 

式(32)中二次项分别最优时，代价函数最优，

避免了因权重系数带来的滚动优化问题。对式(32)
分别求间接控制变量的偏导，并令其等于 0，即可

得到间接控制变量 1 2d  、 1 3d  、 4 5d  、 4 6d  、 vbd 、 avgd

的显式表达式，求解过程仅需满足式(33)。 
( 1) ( 1)

ref 0 L1 2 ref 0 L1 3
( 1) ( 1)

ref 0 L4 5 ref 0 L4 6
( 1) ( 1)

ref 0 b1 2 avg_ref avg

k k

k k

k k

I i I i

I i I i

V v I i

 
 
 
 
 


  
  
  

       (33) 

 式(33)中关于均流、均压控制环路的变量求解

方法在 2.1 节已给出，具体表达式如附录 A 中式

(A1)、式(A2)所示，平均输出电流的控制占空比 avgd

可直接求解，如式(34)所示。 
( )( )

s L avg( ) s o
avg avg_ref avg

s b2

kk
k

T r iT v L
d I i

L L T V

 
    
  

   (34) 

结合间接控制变量表达式，对式(30)作反变换

即可得到占空比 1d — 6d 。 

avg vb 1 2 1 3
1

2 1 1 2

3 1 1 3

avg vb 4 5 4 6
4

5 4 4 5

6 4 4 6

3( )

3

3( )

3

d d d d
d

d d d

d d d

d d d d
d

d d d

d d d

 





 





  



 

  
    
  
  

      (35) 

本文所提基于解耦模型预测控制的均流控制策

略框图如图 9 所示。 

 

图 9 基于解耦模型预测控制的均流控制策略框图 

Fig. 9 Block diagram of current sharing strategy based on 

decoupling model predictive control 

其中，均流、均压和平均输出电流控制环节之

间相互解耦，通过所提解耦模型预测控制实现变量

独立寻优，并根据式(35)对间接控制变量进行反向

求解，得到作用于变换器的占空比 1 6d d— ，极大地

简化了求解过程。 

3   电压外环控制器设计 

图 9 中电压外环为平均输出电流内环提供参考

值 avg_refI ，使输出电压 ov 快速准确地跟踪给定值

refV 。由电流内环可建立较为准确的控制模型，简

化自抗扰控制的参数设计，故本节对电流内环简化

等效，提出电压外环线性自抗扰控制(linear active 
disturbance rejection control, LADRC)。 

由式(34)可得到平均输出电流模型预测控制的

系统框图，如图 10 所示。 

 

图 10 电流内环控制框图 

Fig. 10 Control block diagram of current inner loop 

图 10 中， d-iavg ( )G s 表示 avgd 与 avgi 之间的传递函

数，该传递函数由式(36)的小信号模型推导而来，

对 avgi 、 avgd 、 ov 、 bV 分别引入小信号扰动量 avgî 、

avgd̂ 、 ov̂ 、 b̂V 与直流分量 avgi 、 avgd 、 ov 、 bV ，并代

入平均输出电流 avgi 及电容电压 ov 的微分方程：  
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avg avg
b b avg avg

o o
L avg avg

o o o o
o avg avg

ˆd( ) ˆˆ( ) ( )
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忽略直流分量及二次微分项，并进行拉氏变

换，得到 avgd 与 avgi 之间的传递函数 d iavg ( )G s ，如式

(37)所示。 

b o
d iavg 2

o o L L

2 ( 1)
( )

2 2( ) 3 2

V RC s
G s

RLC s RC r L s R r




   
 (37) 

式中：R 为负载电阻。对图 10 进行等效并加入输出

电容环节，得到外环控制对象如图 11 所示。 

 
图 11 电压外环控制对象 

Fig. 11 Control object of voltage outer loop  

其中： 

d iavg
Iref-iavg
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( )
( )
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LG s
G s

V T L T r G s





 

    (38) 
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




 

   (39) 

结合图 11 和式(38)、式(39)，电压外环的等效

控制对象可表示为 

 Iref-iavg
in

o vo-iavg

( ) 3
( )

1 3 ( )

G s R
G s

RC s RG s




 
      (40) 

由式(40)得到的模型表达式较为复杂，难以直

接得到线性自抗扰控制中所需的控制变量增益估计

值，为此将控制对象模型式(40)进行分解，将 in ( )G s

表述为 Iref iavg ( )G s 与 1( )G s 、 2 ( )G s 相乘的形式。 

in Iref-iavg 1 2 Iref-iavg
o

s
2

o s s o s
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  (41) 
式(41)中 2 ( )G s 随着频率增加将接近幅值为1的

比例环节，故式(41)可简化为 Iref iavg ( )G s 与 1( )G s 相

乘的形式，则外环控制对象降阶简化模型为 
*
in Iref-iavg 1

2
o s s o s

( ) ( ) ( )
6

2 2( ) 3 2

G s G s G s
RL

RLC T s T L LRC s T R L

  

   
 (42) 

图 12 为控制对象简化前后的伯德图。图 12 表

明外环控制对象简化模型式(42)与完整模型的频率

响应差异很小，验证了本文简化方法的正确性。外

环 LADRC 控制律如式(43)所示。 

 

图 12 控制对象伯德图 

Fig. 12 Bode diagram of control object 
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(43) 

式中： *
1z 和 *

2z 分别为输出电压及其微分的估计值；
*
3z 为扰动； *

1 、 *
2 、 *

3 为增益系数； *
o 为观测器

带宽； pk 和 dk 为 PD 控制器增益。将系统极点配置

在 c 处[28]，则 2
p ck  ， d c2k  ，其中 c 为控制

器带宽，令 *
c o / 5  。 

外环控制器式(43)只需要确定控制变量增益估

计值 *
0b ，由简化模型式(42)可直接得到 *

0 o s3/( )b C T 。

若不采用本文所提降阶方法，完整模型式(40)为高阶

系统， *
0b 无法直接获取，增加了控制器设计复杂度。 

 由文献[29]可得自抗扰控制的控制变量与输出

间的传递函数 3 ( )G s 、控制变量与参考值间的传递

函数 4 ( )G s ，结合外环控制对象，得到系统闭环传

递函数 ( )G s 为 
*
in 4

*
in 3

( ) ( )
( )

1 ( ) ( )

G s G s
G s

G s G s



          (44) 

为验证系统闭环控制稳定性，逐渐增加负载 R
至两倍额定值，式(44)极点分布如图 13(a)所示。当

R 增加时，所有的极点均分布在左半平面，表明负

载变化时系统保持稳定。 

由图 13(b)可知，当观测器带宽 *
o 从 200 rad/s

开始以步长 50 rad/s 增加时，共轭主导极点远离实

轴和虚轴，表明 *
o 的增加有助于提高系统的响应速

度和稳定性。同时注意到过大的 *
o 可能会导致控制
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器的输出过大[30]，本文 *
o 取 400 rad/s。 

 

图 13 闭环极点变化轨迹 

Fig. 13 Closed loop pole change trajectory 

4   实验验证 

为验证所提均流控制策略的有效性，搭建了小

功率三相交错并联三电平 DC-DC 变换器的实验平

台，如图 14 所示。 

 
图 14 实验平台 

Fig. 14 Experimental platform  

DC-DC 变换器实验样机中，控制器核心采用

TI 公司的 TMS320F28335 芯片，具有输出 6 路互补

PWM 信号功能，具体实验参数如表 1 所示。 
变换器 A 相桥臂的驱动信号和对应 L1i 、 L4i 波

形如图 15(a)所示，上半部分拓扑电流 L1i — L3i 如图

15(b)所示。由图 15 可知，变换器稳态运行时 L1i 、 L4i

相差 180º， L1i — L3i 相互交错120º，与载波分布规律

一致，交错并联结构提高了变换器容量。 
表 1 实验参数 

Table 1 Experimental parameters 

参数 数值 

输入电压 in /VV  24 

输出电压 o /Vv  10 

开关频率 s /kHzf  20 

输入电容 b/μFC  600 

输出电容 o/μFC  600 

电感 /μHL  420 

电感等效电阻 L/mΩr  100 

额定负载 /ΩR  1.8 

 
图 15 驱动信号与电流波形 

Fig. 15 Drive signal and current waveform 

图 16、图 17 分别为无均流控制策略、无 ESO
补偿、主从解耦均流和本文所提均流策略在输出电 
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图 16 输出电压为 10 V 时电流波形 

Fig. 16 Current waveform when the output voltage is 10 V 

 

 
图 17 输出电压为 14 V 时电流波形 

Fig. 17 Current waveform when the output voltage is 14 V 

压分别为10 V和14 V时的 ov 与 L1i — L3i 波形。其中，

主从解耦均流由文献[25]中两相交错并联三电平

DC-DC 变换器解耦均流策略推广至三相。 

为量化均流程度，引入均流误差指标 eC [31]。 

 e

1

max( )
100%i j

n
k

k

I I
C

I

n


 


        (45) 

式中：max( )i jI I 为相间电流最大差值； kI 为电感

电流；n 为变换器相数。将图 16、图 17 中的电感电

流均流程度记录在表 2 中。 
表 2 均流特性 

Table 2 Current sharing characteristics 

o/Vv 均流策略 L1/AI  L2/AI  L3/AI  e/%C  

无均流 1.44 1.96 1.98 30.11 

无 ESO 1.85 1.87 1.67 11.13 

文献[25] 1.83 1.78 1.77 3.35 
10 

本文 1.81 1.77 1.81 2.23 

无均流 2.11 2.68 2.72 24.37 

无 ESO 2.59 2.49 2.44 5.98 

文献[25] 2.46 2.54 2.52 3.19 
14 

本文 2.52 2.51 2.48 1.60 

结合图 16、图 17 和表 2 可知，变换器在无均

流控制策略下，电感电流 L1i — L3i 有较大差异，在输

出电压 10 V 和 14 V 的工况下，均流误差指标 eC 分

别为 30.11%和 24.37%，均远高于 5%的要求；在本
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文所提均流策略中忽略 ESO 的补偿解耦时，变换器

电感电流 L1i — L3i 可在一定程度上进行电流均衡，但

由于参数失配等耦合扰动的影响， eC 分别为 11.13%

和 5.98%，也高于 5%；文献[25]所提主从解耦均流

控制策略基于 PI 控制器进行均流调节，具有一定的

抗扰能力， eC 在输出电压 10 V 和 14 V 的工况下分

别为 3.35%和 3.19%，均满足小于 5%的要求；本文

所提控制策略在输出电压为 10 V 和 14 V 时均流误

差指标 eC 分别为 2.23%和 1.60%，对比主从解耦均

流控制策略使用 ESO 补偿了参数失配等耦合扰动，

具有更好的均流特性，满足 5%的规定要求。 
为测试均流控制环节的动态响应能力，图 18

给出了主从解耦均流和本文所提均流控制策略在均

流控制环节启动时刻的 L1i — L3i 与 ov 波形。由图 18

可知，本文所提控制策略在加入均流环节后恢复电

流均衡所需时间较主从解耦均流策略少 25 ms，且

在过渡过程中无电流抖振现象，验证了本文所提均

流控制策略具有更快的响应速度和更稳定的均流过

渡过程。 

 

图 18 均流控制策略动态响应 
Fig. 18 Dynamic response of current sharing control strategy 

图 19 给出了负载突变时上述两种均流策略的

L1i — L3i 与 ov 波形，两种均流策略在负载突变的动

态响应过程中 L1i — L3i 均能保持均流。由图 19 可知，

在负载突变时刻本文所提均流策略相比主从解耦均

流策略动态响应时间减少了 4 ms，并且主从解耦均

流在加载和减载时分别存在2 V和3 V的电压波动，

本文所提均流策略电压波动仅为 1.5 V 和 2.8 V。 

 

图 19 负载突变时电流和电压响应曲线 

Fig. 19 Current and voltage response curves during load change 

为验证本文所提电压外环自抗扰控制+电流内

环解耦模型预测控制的优越性，与文献[32]交错并

联变换器双闭环PI控制策略和文献[33]外环PI + 内
环 MPC 策略进行对比，图 20 为变换器启动阶段的

ov 和 L1i — L3i 响应曲线。由图 20 可知，在变换器启
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动阶段，相比双闭环 PI 控制策略，本文所提策略 ov

响应时间减少了 45 ms，相比 PI + MPC 策略， ov 响

应时间减少了 30 ms，并且双闭环 PI 控制策略启动

阶段 ov 存在 3 V 超调量，PI + MPC 策略存在 1.5 V

超调量，而本文所提控制策略 ov 超调量仅为 0.5 V。 

 

图 20 启动阶段电流和电压响应曲线 

Fig. 20 Current and voltage response curve during start-up 

图21给出了上述3种控制策略在输出电压参考

值改变时的 ov 、 L1i — L3i 响应曲线。由图 21 可知，

在输出电压由 10 V 向 14 V 阶跃的过程中，本文所

提控制策略到达稳态所需时间较双闭环 PI 控制策

略少 40 ms，与 PI + MPC 策略所需时间相近。但在

电压调整过程中本文所提控制策略 ov 无明显超调，

双闭环 PI控制策略与 PI + MPC策略分别存在 2.5 V
和 1 V 的超调量。 

以上实验结果验证了本文所提控制策略具有较

好的相间均流效果，同时能够快速、准确地控制输

出电压，具有良好的动态性能。 

 

图 21 输出电压参考值改变时电流和电压响应曲线 

Fig. 21 Current and voltage response curves during the output 

voltage reference change 

5   结论 

针对三相交错并联三电平 DC-DC 变换器因参

数失配导致的电流不均衡问题，本文提出一种基于

解耦模型预测控制的均流控制策略。基于虚拟电压

源对复杂电路拓扑进行等效，建立了变换器的数学

模型，进而明确了影响相间均流的主要因素是参数

失配与输入电压偏移。在此基础上，提出基于解耦

模型预测控制的均流策略，引入扩张状态观测器对

电流差值方程进行补偿，实现均流控制环节的解耦。

在不同控制模型解耦的基础上，提出基于间接控制

变量与归一化代价函数的解耦模型预测控制，实现

了均流、均压和平均输出电流控制变量的独立寻优，

极大地简化了控制模型的求解过程，并解决了传统
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模型预测控制策略中占空比变量耦合的问题。同时，

对解耦电流内环进行降阶等效，简化了电压外环的

控制参数设计，有效地提高了变换器动态响应性能。

通过实验结果可知，所提控制策略具有较好的相间

均流特性与动态响应性能。 
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