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Abstract

This paper presents the structure，the principle and the design

of a 48V／100A switching mode rectifier module used in the

communication power system．The module consists of the AC

input stage，the single phase PFC，main inverter，the output filter

and the auxiliary power supply，etc．

The design procedure of the AC input stage is introduced，the

operation principle of the main power stage and the control

circuit of PFC are discussed．Parameter selection method of the

devices is given in the paper．

By the classification of the typical control method，“phase

overlapped control”(POC)is proposed．Low cost，high reliability

are its advantages．Analysis and design of both the controller and

the ZVZCS full—bridge DC-DC converter are presented in details．

ZCS of the lagging leg is realized by adding a simple LCD circuit

to the transformer’S secondary side．

The module can provide effective protect when system

malfunctions occur，such as over-voltage，over·current，over—

temperature，DC under—voltage，

Because of the high frequency operation，this switching mode

rectifier module have many advantages：light weight，small

physical size，high reliability，etc．

Keywords：switching mode rectifier module；power factor

correction，full—bridge DC—DC converter；phase overlapped

control
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第一章概述

I．1 课题背景

近几年来，随着我国经济建设的发展，通信设备和通信

网点在全国各地迅速增长，通信手段越来越先进。在各种程控

数字交换设备和数字传输网得到广泛应用的同时，对系统供电

设施的要求也越来越高。目前，国内的各类程控电源已相继投

入市场，通信电源系统正在逐步向集中监控、少人值守或无人

值守的方向发展【1]。

早期的供电方式主要为集中供电，即供电设备集中和供

电负载集中，其优点包括：供电容量大，无须考虑电池兼容问

题，供电设备的干扰也不会影响主通信设备。但是这种供电方

式也有很多缺点，如设备体积和重量都较大，供电线路笨重，

系统扩容困难等。为改进这些不足，出现了分散供电的概念，

就是指供电设备有独立于其他供电设备的负载，即负荷分散或

电池与负载都分散。此种供电方式的占地面积小，节省材料，

损耗较小，运行维护费用低，供电可靠性高，因此目前逐渐得

到了广泛的应用。

无论采用哪种方式供电，程控数字交换设备一般都以直

流电源供电为主。直流电源又由基础电源和机架电源构成。基

础电源是指包括整流器、蓄电池、监控和配电设备在内的直流

供电系统。机架电源则是指交换机上的插件电源。对于基础电

源来讲，为产生所需要的各种直流电压(一般为一48V，也有少

量采用-24V)，都需要将工频电网的单相220V或三相380V交

流电压进行AC／DC和DC／DC变换。因此，变换器性能的好坏直

接关系到整个通信电源系统的供电质量。
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传统的变换器一般都采用工频变压器加相控整流器来完

成电气隔离和电压变换任务，系统庞大而笨重，效率和功率因

数也很低。以开关方式工作的电源最早出现在60年代，1974

年研制成了工作频率达到20kHz的开关电源，开创了电源历史

上一个崭新的里程碑。1976年，美国硅通用公司首次生产出

世界上第一片集成脉宽调制器，使开关电源的控制器得到简

化，系统的可靠性也大为增强。现在，由于各种新型器件、材

料以及先进电路结构的不断出现，开关电源的工作频率已经达

到了MI-iz以上，功率密度已超过了100w／立方英寸，满负荷效

率大于90％。开关电源逐渐被广泛应用于生产生活的各个领

域。

开关电源的优点包括：体积小，重量轻，无噪声，效率

和功率因数高，负载易分担等[2]。而这些正是通信系统所需要

的。如果采用分散供电系统，开关电源的这些优点就更为明显。

图1．1表示了一个采用PWM开关整流模块组成的分散供电系统

框图，从图中可以看出，通过多个开关整流模块的并联，系统

可具有更高的可靠性和冗余度，扩容也更为便利。

市

图1．1通信电源系统供电简图

本课题“48V／100A开关整流模块的研制”属于铁道部科

研项目“铁路通信电源”的一部分，主要目的就是研制出一种

先进，实用，可靠性高的开关整流模块，以适应当前通信电源
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系统发展的大趋势以及对系统提出的各种要求。

1．2 通信电源系统对开关整流模块的技术性能要求

从上节的讨论可知，开关整流模块是一个通信电源系统的

核心组成部分，它的结构、功能和技术指标很大程度上决定了

通信电源系统性能的好坏，所以除了电压调整率、负载调整率

等一般指标外，通信电源系统对开关整流模块还有其他方面的

要求，一般包括：

1． 稳压精度高，一般要求在1％以内。

2． 杂音电压小。由于程控通信设备采用了大量的集成

元件，它们对各种频率的干扰信号都比较敏感，所以对各种杂

音指标都有较为严格的限制。杂音主要包括衡重杂音、峰一峰

杂音、宽频杂音、离散频率杂音等。

3． 高可靠性。

4． 负载均分特性。可以通过多个模块并联扩容，同时

增加了系统的冗余度。，

5． 稳压限流特性。一般将限流点设置在110％额定电流

处，一旦系统过流超过此值，整流模块输出电压立即下降，使

得输出电流得到限制。

6． 软启动特性，避免系统在开机或故障恢复后大的冲

击电流。

7． 检测、监控、保护功能。对开关机、风扇、蓄电池

的充电过程等进行控制，并可设置各种运行参数，显示系统的

运行状态，同时在系统出现异常时可提供功能完备的保护措

施。

48V／100A开关整流模块的研制



! j!互至望查兰堡主兰垡堡苎

1．3 48V／lOOA开关整流模块的结构和功能

由于通信设备对供电系统的要求比较高，为了保证这些

性能指标的实现，与一般用途的开关电源相比，开关整流模块

的内部结构也更为复杂。但从整体上看，通常开关整流模块都

是由两级高频功率变换器组成的，如图1．2所示。处于系统前

端的是AC／DC变换器，后接～个DC／DC变换器，各部分的功能

简述如下：

1、厂——牛—]崮睦信
器等，主要完成单相220V或三相380V交流电压的整流功能，

同时抗EMI电路还可以有效地防止系统产生的高频噪声窜入电

功率因数校正装置作为系统的预调节器，一方面将整流

后脉动的直流电压升压、滤波为平滑的直流电压，另一方面可

以使电网侧的电流波形跟踪电压波形，从而获得近似为l的功

PwM逆变器把功率因数校正器产生的直流电压变换为高频

方波(交流)。由于变换器的工作频率远高于工频(50或60

赫兹)，与传统的相控整流装置相比，变压器、输出滤波器的
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高频变压器完成系统的电压变换和电气隔离两个目的。

二次整流、滤波主要是将高频变压器次边的交变方波经

整流、滤波后产生系统最终要求的直流电压。

辅助电源为整流模块的控制电路、各种传感器、微机监

控系统等提供彼此隔离的直流电压。

PFC控制电路主要用来控制升压斩波器的开关管的通断，

从而使得电网的电流波形与电压波形保持一致。

逆变器的控制电路用来控制变换器工作时的占空比，使

系统在不同负载时能维持输出电压的稳定。

本课题研制的48V／100A模块采用的整体结构与图1．2中

所描述的基本相同，系统采用220V单相交流输入，经过单相

功率因数校正装置后产生400V直流电压。考虑到模块处理的

功率较大，主逆变器为全桥结构。变压器次边为中间抽头式，

后接全波整流电路以减小导通损耗。PFC部分的控制方式是平

均电流控制，全桥变换器采用“相位延迟控制”，辅助电源系

统为多路输出的反激式开关电源。各部分的原理和设计过程将

在后面的章节中分别加以详述。

48V／100A开关整流模块的研制
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第二章输入级与PFC电路的设计

2．1系统输入级的组成和设计

从第一章的分析可知，单相或三相市电要经过输入级后

才能送给功率因数校正装置。在48V／100A开关整流模块中，

输入级的结构如图2．1所示。从图中可知，此部分主要由熔

断器、浪涌电压抑制电路、自动空气开关、PFC直流支撑电容

预充电电路、抗EMI电路等部分组成。各部分的结构和功能详

述如下：

图2．1 系统输入级结构图

1．熔断器：

在系统发生过流且超过一定时间后，熔断器的熔丝断开，

从而分断220V交流输入电压。当交流输入电压最低并且满载输

出时电流最大，同时考虑到效率因素，最大电流值约为：

，。。：墅： 型! 。31．6f小。。。““2—rIUA—cmln 2—0．9 x 220(—1-20％)4由L以J
考虑到一定的裕量后选用50安的熔断器。

2．浪涌电压抑制：

由氧化锌压敏电阻组成。 当该电阻的端电压小于击穿电

压时，其电阻值特别大，接近断路：当端电压超过一定值后阻

值将迅速下降，电阻接近短路，从而允许高达上千安培的电流

流过，起到对后级电路的保护作用。在本模块中由于采用单相

49V／100A开关整流模块的研制 8
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220V供电，考虑到市电电压较高时，最大输入电压的峰值约

为373V，所以设计时选用额定电压为390V的压敏电阻，瞬时

可流过电流3000A。

3．自动空气开关：

用来进行不频繁的分断输入交流电压，并且能提供过流

保护和过热保护功能。

4．PFC直流支撑电容预充电电路：

由于在交流输入刚刚接通的一瞬间，输入220伏交流电

压经整流后直接给PFC电路的直流支撑电容充电，而此时电容

的端电压为零，相当于短路状态，这样会造成很大的充电电流，

导致熔断器和空气开关动作，甚至会损坏后级电路。因此，必

须对电容的充电电流进行限制。

通常的做法是在交流输入电路中串联一个合适的电阻，

用以限制最大充电电流。当控制电路检测到电容充电过程基本

完毕后，与充电电阻并联的接触器触点闭合，电阻处于短路状

态，系统方可以开始正常工作。

考虑到本设计中的最大交流输入电压值为264V，当输出

功率为满载5KW时，对于交流侧而言的等效负载电阻约为1 3．9

欧姆，则串联电阻若选用28欧姆，就可将充电电流限制在负

载电流一半的水平。实际电路中选用33欧的功率电阻。

5．抗EMI电路：

抗EMI电路的作用主要是将系统产生的高频噪声进行抑制，

防止窜入市电电网。另外，该电路也可以防止从电网传入噪声

形成对装置的干扰H“。

本设计中的EMI滤波电路如图2．2中所示。

L1、L2为差模干扰抑制电感，FLl、FL2为共模干扰抑制

电感，C1、C6为滤除差模干扰的电容，C2-C5和C7、C8为

48V／100A开关整流模块的研制 9



——一 ． j!查銮望奎堂堡主堂焦堡茎

娶一

图2．2抗EMI滤波电路图

共模干扰滤除电容。在设计中应注意使电容和电感组成的网络

的各谐振频率低于开关频率，以保证系统的稳定性。

电感L1、L2和电容C1、c6构成一个低通滤波器。由于电

感对工频信号的阻抗很小，基本上没有衰减；而对于高频噪声

而言，电感的阻抗较大，电容的阻抗较小，一部分噪声信号被

电感阻隔，另一部分被电容所旁路。

设计时由于Ll、L2流过的就是负载电流，为了防止磁芯

饱和，宜选用导磁率较低的材料，如铁粉芯等。电容C1、C6

两端电压的最大值为最大输入电压，所以可选用交流耐压为

630V的无极性电容。

上述电路对于高频差模信号可起到较好的滤除效果，但对

于共模信号却没有抑制作用，因此本设计中采用了两级共模信

号抑制电路，提高了抑制效果。每一级电路分别由FLl、C2一C5

和FL2、C7、C8构成。共模抑制电感FLl、FL2采用两条输入

引线并绕，负载电流产生的磁通互相抵消，相当于零电感；但

对于流入方向相同的共模干扰信号而言，两条输入导线产生的

磁通互相叠加，电感呈现出较大的感抗。电容c2一C5和c7、C8

两两串联后，干扰信号通过中间引出线流入大地。

由于电感FLl、FL2不承担负载电流引起的磁通，所以不

容易饱和，可选用导磁率相对较高的铁氧体制作，这样可以用

48V／100A开关整流模块的研制 lo
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较少的匝数获得较大的电感值。电容C2一C5、C7、C8由于接在

输入与大地之间，为了保证足够强度的电气绝缘，选用耐压

4000V的高压瓷片电容。

2．2 48V／lOOA模块的PFC设计

2．2．1 功率因数校正装置简介

传统的整流装置的前级通常都是由整流器加大容量的滤

波电容构成的，在半个工频周期中，由于整流二极管的导通角

很小，电网仅仅在一小段时间内为负载提供能量，网侧电流呈

尖脉冲形，其中包含了大量的谐波，致使系统功率因数下降，

并给电网造成严重的谐波污染[7]。

电流波形的畸变以及因此而产生的网侧电压波形畸变给系

统本身和周围的环境带来一系列危害：对电力系统的污染，对

通信系统产生干扰，还可能引起仪器仪表装置的误测量、误动

作等。随着用电设备的日益增多，这个问题也引起了越来越广

泛的关注，国际上的一些学术组织以及国内的有关部门均制订

了相关的标准，如IEC555—2，IEEE519等，其中IEC555—2在

欧盟国家已成为强制执行的标准。

为了改善网侧电流波形，抑制谐波污染，就需要从改善

网侧的电流波形入手。在早期普遍采用由电感和电容组成的无

源滤波器滤除谐波。但是这类装置体积和重量均较大，负载适

应能力也很差，尤其是现代的各类功率变换系统纷纷采用高频

开关变换器，无源滤波装置显得无法与之相适应，因此各类有

源的功率因数校正技术出现了[3。5]。

有源功率因数校正的基本思想是，通过控制功率变换器

的开关器件的通断，使系统从网侧吸取的电流的波形与电压波

48W|OOA开关整流模块的研制 】
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形一致，从而消除电流的相位畸变和波形畸变，获得近似为I

的高功率因数。

与通常的高频功率变换器一样，有源功率因数校正装置

(Power Pactor Corrector，以下简称PFC)也由主电路和控

制电路组成。图2．3所示为一个典型的PFC电路的结构简图。

图2．3 PFC系统结构简图

三相或单相的交流电经过整流后变成脉动的直流电压。后

级的滤波器与传统的工频滤波器不同，由于它主要是用来滤除

后级功率变换器产生的高频分量，所以滤波器的截止频率较

高，可以保证电流波形仍能较好地跟随电压波形变化。控制电

路通过电压和电流传感器采集各种电量的值，并依据一定的控

制策略对功率主电路的开关管进行控制，从而保证单位功率因

数的实现。

功率因数校正器的主电路原则上可以采用任何一种DC—DC

变换器构成，如Buck，Buck—BooSt，Boost，Zeta变换器等。

由于Boost变换器具有允许宽的输入电压变化范围，驱动电路

容易设计(开关管发射极与地相连)等一系列优点，所以在功

率因数校正技术中得到广泛的应用。

功率因数校正的控制方案针对所处理的功率等级大体上

包括连续导通模式控制(CCM)和不连续导通模式控制(DCM)

48V／100A开关整流模块的研制
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两大类。在80年代，对有源PFC技术的研究主要集中在工作

于CCM模式的Boost变换器上，通常这类PFC都是基于所谓“乘

法器”原理¨3。由于这类PFC的主电路工作电流连续，因此可

以处理较大的功率容量，但通常控制电路都比较复杂。这类控

制策略主要包括：电压控制方式、峰值电流控制方式、平均电

流控制方式等多种，其中以平均电流控制方式应用最为广泛。

80年代末提出了利用工作在DCM方式下的PFC，有文献称之为

“电压跟随器”(Vol rage Follower)方式⋯，使得控制电路的

复杂程度大为下降，但一般允许处理的功率较小，通常在200

瓦以下。最近，各种更为简单和实用的控制方案被提出，如非

线性载波控制(Non—Linear Carriel-Contr01)，通用脉宽调制

控制器(General Pul se—Width—Modulator)[53等，可望在将

来能达到实用化的程度。

2．2．2 PFC主电路的设计

本文讨论的48V／100A开关整流模块的PFC主电路采用的

是单相整流桥加Boost升压斩波器构成。其结构图如2．4所

示。

一熙一{兰袁
Dm
r＼I．

∑Z

；孵1 1．Z v,
川l 1

1(
∑Z c0T I

'．．一一‘．．．．．一．．．．．一一．I

图2．4 5kW开关整流模块的PFC主电路

从上图可以看出，电感Lm，开关管S(IGBT器件)，主二

48V1100A开关整流模块的研制 13



—————。～!堕苎翌盔兰堡圭兰些堡茎
极管Dm，输出滤波电容Co，负载RL构成了～个典型的升压斩

波器。而虚线框内为一低损耗的无源吸收电路，用来限制开关

S和二极管Dm的电压电流上升率。

由于升压斩波器属于一类基本的直一直变换器，其工作原

理在此不在赘述，详细情况可参阅有关文献Ⅲ3。这里主要讨

论主电路的参数选择。

1．升压斩波器的元件参数选择

(1)斩波电路的工作频率

随着工作频率的提高，储能电感Lm、滤波电容C。的尺寸

均会显著减小，但随之开关s和二极管Dm的开关损耗也会增

加。对二者进行折衷考虑，选用适合IGBT主开关工作的30kHz。

(2)整流桥的选择

整流桥所承受的最大电压为输入电压最大时的峰值，大小

为：

Vmax=√j×220(1+20％1*373．3V

取一定的裕量，选择耐压为600V。

输入电压最低时流过整流桥的电流最大，如果考虑到效率

为0．9，则有效值的最大值为：

Im甜：!翌坠： !!!! 。31．6彳
Vinmln‘叩 220X(1—20％)×0．9

考虑到足够的裕量，取额定电流为50A。

(3)储能电感的选择

当开关频率一定时，适当加大储能电感可以减小电流脉

动，但是电感的体积和重量增加，损耗也加大。兼顾这些因素，

本设计中电感电流的纹波大小选择为最大电流值的10％，那么

为计算电流纹波值，首先计算电感电流最大值：

48V／100A开关整流模块的研制 14
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在最低网压和满载时，电感电流在一个开关周期内的最大

值为：

旯⋯="4巨‰-Pmax=x／2 22。(510—020丽=4。2U。。 220(1—20％、
⋯。

则电感电流脉动约为4安培。

在最小网压的情况下，输入交流正弦电压的波峰处将出现

最大的电流脉动，此时变换器的工作占空比为：

D：—Vo-4巨—Vinmin：
Vo

4—0，——0———-————1．．．4．——1——4———x——．—2．，2——0———(—1—．—-—．．2。—0———％———)
400

则根据伏秒平衡原理，可求出电感值为

L
、／2VinminDT 1．414×220(1—20％1×O．378—。—‘’。———————’———‘。～
A／4×30000

z 0．378

≈0．78mH

电感采用铁粉芯制作，可以保证在较大的电感电流下磁芯

不饱和。

(4)主开关器件的选择

常用的开关器件包括GTR、MOSFET、IGBT等。MOS器件的

特点是驱动功率小，线路简单，开关频率可以很高，但通态压

降较大。功率晶体管导通压降小，但是属于电流驱动，工作频

率较低。IGBT兼具这两类器件的特点，驱动电路简单，导通

压降相对较小，但是开关频率也不高，一般在20—30kHz左右，

而且关断时的电流拖尾现象增大了损耗。考虑到本设计中PFC

电路的工作频率和功率等级，选用IGBT还是比较合适的。

如前述电感电流的计算可知，管子的最大电流将达到40A

以上，如果考虑到系统的效率、电流的纹波、器件的裕量等因

素，最后选择耐压600V，电流额定值100A的管子。

(5)主二极管的选择

与主开关管的定额相同。要求用反向恢复时间尽量短的管

48W100A开关整搦c模块的研制 15



北方交通大学硕士学位论文

子，以降低恢复期的损耗。

(6)输出直流支撑电容的选择

PFC电路的直流支撑电容的选择主要应考虑：输出电压的

大小及纹波值，电容允许流过的电流值，等效串联电阻的大小，

容许温升等因素。另外，通信电源系统还要求在输入交流电断

电的情况下，电容容量足够大以保证一定的放电维持时间。

由于利用维持时间计算所得的电容量最大，所以这里以输

出电压的维持时间为计算依据。假设维持时间要求为一个工频

周期，即20毫秒，满负载功率为5kW，电容电压在此期间允

许的跌落为50V，则根据能量守恒算得：C：!；尝：百2x 5000x 0．02。5333uf
踟“f 2一Vmin2 4002—3502

实际取5个耐压为450V的1000uf电解电容并联，可降低

电容的等效串联电阻。

2． 低损耗无源吸收电路的工作原理

和其他高频功率变换器一样，功率因数校正装置也需要接

入吸收电路用来限制过高的电压电流上升速度，从而减小开关

管和主二极管的电流电压应力。有源吸收电路结构和控制都比

较复杂，而一般的RCD无源吸收电路由于含有耗能元件(电

阻)，会降低系统的效率，并产生大量的热。本设计中采用了

一种新型的低损耗无源吸收电路，在获得近似为1的功率因数

的同时，开关及主二极管可以承受较小的电流电压应力。其结

构如图2．4中的虚线框内所示。

由图可知，该电路包含有三个二极管D1—93，一个谐振电

容Cr、一个缓冲电容Cs和一个谐振电感Lr。各主要波形见图

48V／100A开关整流模块的研制 16
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2．5。电路的工作原理介绍如下：

—、～

0j
—、

|

篱 ll
?i ：：i

厂i i{、

图2．5低损耗无源吸收电路工作波形图

1)tO时刻以前，电感Lm中的电流自Lr、Dm向负载传送。

电容Cr端压为直流输出电压Vo，而电容Cs的端压为零。

2)tO时刻，开关S导通，由于电感Lr的存在，主二极管

Dm的电流不能立即减小为零，从而防止了在主二极管反向恢

复期负载侧电压直接加在开关管上。与此同时，谐振电容cr

通过D2、Cs与Lr谐振，其端电压逐渐减小。

3)t1时刻，Dm中电流过零，主二极管反偏截止。电感Lm

中的电流完全转移到开关s所在的支路。cr、D2、cs、Lr形

成的谐振回路继续谐振。

4)t2时刻，Cr端电压过零，由于二极管D1的钳位作用，

Cr不能反向充电，而Lr、Dl、D2、Cs形成新的谐振回路，电

感Lr中的能量逐渐转移到缓冲电容Cs中。

5)t3时刻Lr电流过零，谐振过程结束。而电感Lm中的

电流继续流过开关S。

6)t4时刻，关断开关s。电感hm中的电流通过D1为cr

充电，开关S的端电压上升速度被Cr所限制，从而防止了电
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压尖峰的出现。

7)t5时刻，电容Cr电压达到直流输出电压时，电感电

流经D卜D3流入负载。与此同时，Cs与Lr再次开始谐振，Lr

中的电流逐渐增大。

8)t6时刻，Lr中的电流增大至Lm中的电流值时，Dl

和D2断开，Lm中的电流完全转移到Lr、cs、D3所在支路，

CS通过D3放电。

9)t7时刻，CS放电完毕，此时电压为零。D3断开，Lm

中的电流转移到Lr、Dm支路。一个工作循环结束。

实际电路中选择Cr=10nF，Cs=0．22uF，Lr=1．8uH。

2．2．3 PFC控制电路的原理及设计

1． 平均控制方式的工作原理

平均电流控制方式是目前有源功率因数校正器中应用较多

的一种控制方式，控制芯片也较易得到，所以本设计也采用这

种方式，电路结构如图2．6所示。其工作原理简介如下：

图2．6平均电流控制电路简图

220V交流电经过整流后，输出二倍于工频的1 00 Hz脉动

直流电压，电感Lm，开关管Q1，主二极管Dm构成升压斩波

48V／IOOA开关整流模块的研制 18
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器将电压升至400伏，并经电容co滤波后供给负载RL。控制

电路的核心是一个乘法器以及电压误差放大器K1、电流误差

放大器K2。平均电流控制方式的基本思想是控制开关的工作

占空比，使网侧电流的平均值能够完全跟随电压波形的变化，

从而获得单位功率因数，与此同时，保持Boost变换器的直流

输出电压稳定。为了实现这两个目的，可以在整流桥的输出端

接入分压电阻R1，R2，采集网侧电压波形并作为一路输入送入

乘法器。而直流输出端接入分压电阻R3，R4，分压值与参考电

压Vref经运算放大器K1比较放大后作为乘法器的另一路输

入。乘法器将两个值相乘得到输出电流的指令值，并通过电流

误差放大器K2与电流的实际采样值进行比例积分运算，如果

二者相等，则电流误差放大器的输出维持原值不变，从而占空

比也保持不变；否则将引起占空比变化，实际电流的大小也随

之改变，并最终与电流的指令值相等。

2．UC3854BN的结构和原理

本文设计的PFC控制电路采用了UNITKODE公司生产的

平均电流方式控制芯片UC3854BN，该芯片具有如下特点：

1．线路电流畸变率可小于3％。

2．适用于较宽的电网输入电压范围。

3．内置的电流、电压运算放大器筘位功能。

4．300uA软启动电流。

5．高达1A的图腾柱驱动电流输出。

6．宽带低偏置电流放大器。

UC3854BN的内部结构框图如图2．7所示，包括电压放大

器、电流放大器、模拟乘法器、～个固定频率的PWM控制器，

此外还有一个与功率MOSFET兼容的门极驱动器、7．5V的电压

48W100A开关整流模块的研制 19
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基准、使能比较器、过电流比较器、欠压比较器和软启动电路等。

该芯片的基准电压和振荡器产生的三角波幅值都比较高，减少

了对噪声的敏感度。芯片最高的T作频率可达到200kHz，适

用的交流输入电压范围为75V一275V，频率为45Hz到400Hz。

图2．7 UC3854BN的内部结构框图

框图的左上角包括一个欠压锁定比较器和使能比较器，

都带有滞环。这两个比较器输出均为高时芯片才处于工作状

态。

电压误差放大器的反相端通过11脚VSel3se引出，接经

过分压电阻分压的输出直流400V，而同相端在芯片内部接7．5V

的参考电压，其输出端VAout为7脚，它和输入交流电压波形

取样端(脚6)、输入交流电压有效值取样端(脚8)共同作为

模拟乘法器的三个输入端子A、B、C，这三路输入信号经过模

拟乘法器的乘法和除法运算后，输出通过5脚MultOLIt引出，

并同时作为电流误差放大器的电流指令信号送给其同相端，电

流误差放大器根据这个电流指令和实际检测到的电流信号(通

过4脚Isense检测而来)进行比例一积分调节，其输出一方面

4$W100A开关整流模块的研制 20
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通过3脚CAout引出，另一方面送给驱动信号产生电路用来调

节输出脉宽的宽度。

3．控制电路的参数选择

从上面的分析可知，单位功率因数是通过不断调整开关的

占空比来实现的，而占空比最终由电压电流环和乘法器进行调

节，因此这三个环节的参数选择是整个控制电路设计的关键。

下面就以5kW开关整流模块的PFC控制电路设计为例给出参数

选择的具体过程。

(1)电压环的设计

为了有效的抑制输出二次谐波对控制电路的影响，通常都

将电压环的带宽设计的十分窄，电路结构采用一阶低通滤波

器，如图2．8所示。文献[6]中给出了这个环节的详细设计步

骤，但是非常烦琐。而本文提出的方法则简便、实用。
V

图2．8 电压环结构图

1)首先计算电压环的增益。

按照UC3854BN的技术参数要求，从400V直流输出侧通过

分压器得到的电压值应为3V。考虑到功耗因素，分压电阻R3

取520K，则电阻R4的值是3．9K。经实际测量，400V直流电
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压在满载时迭加的二次谐波电压峰峰值最大为7V，经过分压

后减小为：

％m 2
7。—52二0+二-3一．9

2 52·1mV。

按照UC3854BN所提供的参数，电压误差放大器输出摆幅为

6V，如果要求其中的二次谐波分量不超过1％，换算后为60mv，

则对放大器的增益限制是：吣半=丽Rf ≤兰乩·s
2)根据转折频率和上述算得的电压环增益确定R，、o的

值。

如果电压环的带宽限定为10Hz，则有：

RfCf 2志“01(s)。10舷 、7

若取R5=2K可算得：R，=146．7K，C，=O．68uf。实际取为

150K， O．68uf。

(2)电流环的设计

电流环的参数直接影响系统的稳定性和响应速度。由平均

电流控制方式的特点可知，电流环在结构上可采用比例一积分

控制器，如图2．9所示。因此设计的关键在于选择合适的放大

倍数与积分常数。

1)放大倍数的确定

如果电流传感器采用分流器加中间放大器的形式构成，分

流器的电阻值为尼，中间放大器的增益为G。。而电流环的放

大倍数为足，则电流环输出电压的变化速率dr／dr最大值将发

生在网侧交流电压过零时刻，因为此时电感厶两端承受的电

压差最大，为直流输出电压‰，电感电流的变化率也最大。

48V／100A开关整流模块的研制 22
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V

图2．9 电流环结构图

容易得出：

‰／出=等BG咖K，其中世=瓦Rb。
而锯齿波发生器生成的锯齿波电压上升速率为：

dv，t}dt=ynf。

其中蚝为锯齿波幅值，厂为锯齿波的频率。

由平均电流方式控制的特点可知，保证系统稳定的条件是

[6]：

dv一|dt|dv。i dt。

根据上面的公式，并代入实际值：Vu==400V，Lm51mH，

尼=1．5mQ， G。。--39， ％=5．2V，f=25kHz，R6210K，可

算得：R6_<60K。实际取为56K。

2)时间常数的确定

电流环的转折频率五以及比例一积分调节器的时间常数r可

由下式给出：

．‰R，G。K
．，‘。瓦ii磊：：_

T=R6C6

为获得足够大的相角裕量，通常将比例积分调节器的零点

配置在系统转折频率处，此时f。T=1。结合上面的两个公式并
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代入实际值可有：巴=O．0233uf，实际取为0．022uf。

另外，为了滤除高频干扰，还可以为电流环配置一个极点

以衰减高频分量。通常可以加接一个小电容，如图3中的C。，

其值一般取为几十至上百个皮法。本例中选用lOOpf。至此电

流环设计完毕。

(3)模拟乘法器的设计

模拟乘法器的输出为一电流信号，根据器件手册的规定，

该电流的典型值最大为200uA，且与乘法器的三个输入信号大

小直接相关，用公式表示为：

， 一1』c(矿。。一1．5)～。
K矿三

JJ

上式中K为常量l，Vao为电压环的输出，最大为6V，IaC

为电压波形采样电阻中流过的电流，当此电阻值为1．5M时，

网压最低情况下电流为165uA，而Vff为交流输入电压有效值

的采样值，输入最低时其值为2．376V。这样由上述公式可算

得乘法器的最大输出电流为131．4uA。

按照器件应用的技术规定，乘法器输出电流在电阻上产

生的压降应小于等于1．25V。因此可计算出该电阻的大小为

9．5K，实际选用10K的电阻。
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第三章 全桥DC．DC变换器的设计

3．I全桥DC。DC变换器的工作原理及控制方法

全桥变换器拓扑是目前国内外Dc—Dc变换器中被广泛使

用的最常见拓扑之一，尤其是在中大功率场合更为适合阳]。与

单端变换器和半桥电路相比，这种结构的变换器有一系列明显

的优点，如开关器件电压电流应力较低，变压器利用率高等，

因此本文设计的48V／100A开关整流模块采用了全桥变换器。

根据供电方式的不同(输入端所连接的储能元件可以是电容或

电感)，全桥变换器又分为电压型和电流型两大类，其中以电

压型应用更为广泛。这种变换器的结构简图如图3．i所示。

图3．1 全桥DC．DC变换器结构简图

3．i．1全桥DC—DC变换器的基本工作原理

以上图为例，当采用PWM控制方式时，直流电压Vin施

加在Q卜Q4四只开关管构成的两个桥臂上。当两只成对角的开

关管Ql、Q4或Q2、Q3同时导通时，功率从源侧通过变压器T



． 北方交通大学硕士学位论文

向负载传送；当所有开关管均关断时，负载电流将通过整流二

极管D5、D6续流，同时滤波电容cf为负载RL继续提供能量。

通过控制四只开关管的通断顺序及通断时间，在变压器的原边

将得到按某一占空比D变化的正负半周对称的交流方波电压。

如果变压器的变比为n，则变压器次边将产生幅值为nVi n的

交流方波电压，经过二极管D5、D6组成的整流电路和电感Lf、

电容cf组成的低通滤波电路最终就可得到所要求的平滑直流

输出电压。

由于全桥变换器本质上属于Buck变换器，如果不考虑效

率等因素，则输出电压的值与占空比D成正比。通过调节占空

比D即可线性地调节输出电压。

3．1．2 全桥DC—Dc变换器的控制策略

在上述的控制方式中，互为对角的开关管导通和关断都是

同时进行的，其门极信号的时序波形图如图3．2所示。

Q1

Q2

Q3

Q4

]} ]；
厂] 厂

广] 广

]i 广]i、
图3．2全桥变换器的传统PWM控制方式

实际上，互为对角的开关管的开通或关断不一定要在同

一时刻完成。通过改变管子的通断时刻，可以得到～族不同的

控制策略。文献[8]中共给出九种控制方式，在本文中对这些

方式进行重新分类，并推演出另一种新型的控制策略一“相位
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延迟控制方式”。

1)如图3．2，两只对角开关管开通、关断同时进行，开

通时间长度为0．5DT(D为占空比，T为开关周期)。这就是上

面介绍的传统控制方式，有文献也称之为“双极性控制”。

2)两只对角开关管同时开通，但不同时关断。这种情形

下，其中一个管子的导通时间长度仍由0．5DT决定，但另一只

管子却推迟关断时间，最多可以到0．5T处关断。这就是所谓

的“有限双极性控制”的第一类情况，可能的实现方式有两种，

如图3．3所示。

Q1

∞

Q3

Q4

Ql

Q2

q3

04

、

j i j

]i 厂]i
j i i
厂]i 厂
： ： ：

厂]广
]广]、

、 ： ：

]i 厂]
： ：

厂—]

厂]； 广

]广]、
图3．3有限双极性控制方式(一)

i ；l

厂] F-
： ：

： l
：： !! ·：

l； I； l；、

： ； ；

I I l

图3．4有限双极性控制方式(二)
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3)两只对角开关管同时关断，但不同时开通。这种情形

下，其中一个管子的导通时间长度仍由0．5DT决定，但另一只

管子却将开通时间提前，使得导通时间延长(最多可以到

0．5T)。这就是所谓的“有限双极性控制”的另外一种情况，

可能的实现方式也有两种，如图3．4所示。

3)如图3．5，两只对角开关管开通、关断都不同时进行，

其中一个先开、先关，而另一只则后开、后关。如果每个管子

的导通时间都达到0．5T，就是常见的“移相控制方式”。

、

{ {； i

l I} l
； i；

I I i

l
：

I
j j ： ：：

i l I i l 、

图3．5移相控制方式

I

l
j： ：

{l l I

图3．6相位延迟控制方式

4)如图3．6，与上述情况类似，两只对角开关管开通、

关断都不同时进行，其中一个先开、先关，而另一只则后开、

后关，但每个管子的导通时间都小于0．5T，大于0．5DT，这就
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是本文要介绍的一种新型的控制策略，称之为“相位延迟控制

方式”(”Phase Overlapped Contr01”，POC)。

3．1．3全桥变换器的软开关

(1)全桥变换器的软开关技术简介

PWM技术自从60年代出现以来至今仍被广泛应用着，但

是随着工作频率的进一步提高，半导体开关器件的开关损失和

电磁干扰均随之增加，成为限制变换器进一步向高频化发展的

主要原因之一。开关损耗的起因主要包括如下几个方面【9]：

1)开关管的容性开通，使得寄生结电容中储存的能量转

化为热能耗散在开关器件中，同时大的dV／dt引起较

大的电磁干扰。

2)开关管的感性关断，引线电感中储存的磁能在器件两

端激起很高的电压，同时大的di／dt也带来很大的电

磁干扰。

3)开关管在开通和关断的瞬态过程中，电压和电流波形

的交迭引起的功率损失。

4)二极管的反向恢复现象，使得在反向恢复期管子处于

近似直通状态，造成大的损耗，甚至引起器件损坏。

为减小甚至避免开关损失和随之引起的电磁干扰，人们提

出了软开关的概念，如准谐振(QRC)、多谐振(MRC)、伪谐振

(PRC)、零电压开关(ZVS)、零电流开关(ZCS)、零电压转移

(ZVT)、零电流转移(ZCT)等⋯。对于全桥变换器拓扑而言，采

用移相技术的ZVS变换器在90年代初得到迅速发展，通过引

入超前臂和滞后臂的概念，人们提出了多种实现零电压开关的

新方法，并且广泛应用于实际应用中。同时ZVZCS¨””3技术也

受到了人们的关注。目前最新的针对全桥变换器的软开关技术

是零电压转移技术⋯1，通过采用两个辅管(也工作于软开关
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状态)，实现了主开关器件的零电压转移。

(2)全桥变换器的超前臂、滞后臂及其软开关实现条件

由文献[8]的结论可知，互为对角的开关的关断时间错开

是实现软开关的必要条件。在前述讨论中我们可以看出，第一

类有限双极性控制、移相控制、相位延迟控制都可以满足这个

要求。按照一般的定义，在互为对角的两个开关中，如果某一

桥臂的开关首先关断，则称此桥臂为超前臂，另一臂则称之为

滞后臂。由于分析超前臂和滞后臂的软开关条件需要考虑开关

管的寄生结电容和变压器漏感，这里将图3．1重画，如图3．7

所示，其中C1～c4为寄生电容，Lk为变压器的漏感。

V抽

图3．7考虑寄生参数影响的全桥变换器结构图

为分析方便，我们定义全桥变换器的四种工作状态如下：

a)对角管Ql、Q4同时开通，定义为十l工作状态。

b)对角管Q2、Q3同时开通，定义为一l工作状态。

c)Ql、Q3或Q2、Q4同时导通，定义为0状态。

d)一只管导通或四只管子均不导通，定义为x状态。

则变换器无论在任何时刻所发生的主电路拓扑的改变均可

看成这四种状态之间的互相的切换。

1)．超前臂的情形：
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在图3．7中，若某一时刻(假定为tO)开关Q1、Q4同时

导通，电路工作于+1状态，原边电流(激磁电流加负载电流

的反射值)流过Q1、Q4。t0时刻首先关断Q1，则原边电流转

移到电容C1、c2所在的支路，C1充电，而C2放电。由于电

容C1、C2的存在，因此Ql的端电压上升速率得到限制，从而

实现了零电压关断的条件。在这段时间内可认为漏感Lk和滤

波电感Lf是串联在一起的，且滤波电感较大，因此原边电流

近似不变，呈现恒流源的特性。在t1时刻电容cl的端电压上

升到Vi n，而C2的端电压下降到零，开关管Q2的反并联二极

管D2导通，原边电流通过D2、Q4续流，电路进入0状态。

与此类似，电路从一l到0状态的切换也可以保证开关管Q2的

零电压关断的实现。

结论1：超前臂的开关关断时，原边电流近似为恒流特性，

不能实现ZCS；但由于此恒定不变的电流的存在，使得电路有

充足的能量为即将开通的开关的结电容放电，从而易于实现

ZVS。

2)滞后臂的情形：

电路无论是从+1还是一1状态，当转换到0状态之后，有

两种可能的选择：一种是保持这种续流状态不变，称之为“恒

流模式”；另一种是设法将此电流尽快衰减到零，称之为“电

流复位模式”。这两种不同的模式对于滞后臂的工作特性有着

不同的影响。

a)恒流模式

仍以图3．7为例，不失一般性，假定电路从+1状态切换

到0状态，原边电流通过D2、Q4续流。如果在某一时刻关断

开关Q4，则此电流将转移到电容C3、C4所在支路，C3放电，

而C4充电。当C4的充电电压达到输出直流电压Vo的反射值
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时，整流二极管D5、D6将同时导通，变压器的次边处于短路

状态，激磁电感不再参与谐振，漏感Lk两端承受全部电源电

压，其电流线性下降。由于漏感的储能较小，如果在电容c3

未放完电之前漏感电流就已经减少到零，则C3的电荷不能全

部被漏感电流抽走，开关Q3将不能实现ZVS，尤其在输入电

压较高和轻载时更为困难。对于一1状态转换到0状态的情况

与此类似。

结论2：如果电路在状态0时选择恒流模式，滞后臂可能

实现零电压开关，但要取决于漏感能量的大小。总体来讲，滞

后臂的ZVS比超前臂实现起来要困难。

b)电流复位模式

如果电路在0状态后选择电流复位模式，则在Q4关断时

原边电流已经下降到0，因此可以实现ZCS。同时，Q3开通时

由于漏感Lk的存在，电流从0逐渐上升，因此也可以实现零

电流开通。由于实现的是ZCS而不能同时实现ZVS，因此滞后

臂的开关管不能再另外并联电容，以减小开通损耗。以上是0

到一1状态的情形，对于0到+1状态，工作原理完全类似。

结论3：电路在0状态下如果选择电流复位方式，则滞后

臂可以实现零电流开关。

ZCS对于IGBT等少子导电器件来讲更为适合，因为这类

器件在关断时有拖尾电流的存在，会导致较大的关断损耗。采

用ZCS技术后能有效减少这种损耗。

从上述分析可知，处于0状态时原边电流的复位是保证

滞后臂实现ZCS的关键，通常的复位方式有两种：在变压器原

边引入阻断电压源，从而使漏感的能量消耗在此电压源中，令

电流尽快衰减到零，或者用串联饱和电感等方法阻断漏感电流

的流通路径，实现电流复位。本文采用的是前一种方法。
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表3．1总结了各个切换方式下超前臂和滞后臂可否实现

ZVS和ZCS的情况。“Y”表示可以，”N”表示不可以。

／＼＼
+l号一l 一1专+l +l吟0 0吟+1 ～1弓0 0弓一1

超 ZVS N N Y Y Y Y
—1±^

刖

臂 ZCS N N N N N N

滞 ZVS N N Y Y Y Y

后

臂 ZCS N N Y Y Y Y

表3．1 不同模式转换时的软开关条件

3．2采用相位延迟控制方式的控制器原理及设计

由于移相控制方式具有容易实现软开关、占空比调节范围

宽等一系列优点，在全桥DC．DC变换器的控制电路中得到广

泛应用。本设计最初选用的也是这种控制方式，采用UC3875

作为控制芯片，但实际运行过程中发现UC3875的抗电磁干扰

能力不强，其同步端对干扰比较敏感，驱动信号经常与同步信

号失步，导致变换器的工作频率不稳，影响整个系统的稳定性。

另外，UC3875的价格也较高。综合各方面考虑，本设计采用

了相位延迟控制方式，控制芯片为常见的TL494，成本低廉，

可靠性较高，电路实现也较为简单。

由于全桥变换器共需四路驱动脉冲，而TL494仅可提供

两路，所以其他两路需要另外生成。考虑到可靠性等因素，在

设计中避免采用脉冲沿触发的单稳电路，而是利用一阶RC延

迟电路来形成所需要的另两路控制信号。
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3．2．1脉宽调制型控制芯片TL494介绍及工作原理

TL494是一种被广泛应用的PWM控制芯片，其内部等

效电路如图3．8所示。

Steering Control Output Control

图3．8 TL494内部结构图

在图3．8中振荡器Oscillator所生成的三角波加在两个比

较器Dead—Time Comparator(以下简称CMPl)、P．W．M．

Comparator(以下简称CMP2)的反相输入端，而其中比较器

CMPl的同相端接死区时间控制引脚4(Dead．Time Controll，

CMP2的同相端接误差放大器的反馈输出。当5脚锯齿波的电

压比较低时，比较器CMPl输出为高，则不论另一路比较器

CMP2输出如何，通过或门、或非门的运算，两个输出晶体管

Q1、Q2都处于截止状态。当锯齿波的电压上升到超过死区设

置电压但低于误差放大器的输出时，两个输出晶体管同样处于

截止状态。只有当锯齿波电压继续上升到超过误差放大器的输

48V／100A开关整流模块的研制



——一一 。 !!互壅望查兰堡主兰堡堡苎

出电压时，D触发器的时钟输入脚检测到一个上跳，引起触发

器翻转，由于输出控制脚(1 3脚)的控制作用，此翻转可能

使两路输出晶体管同时导通，或仅使一路导通，另一路等到下

一次翻转时导通。随着误差放大器输出电压的不同，D触发器

翻转的时间也不同，从而占空比也随之变化，达到脉宽调制的

目的。

3．2．2 TL494的外围电路设计

a)振荡频率的选择

根据器件手册，TL494的振荡频率约为：

，：旦
。

RC

其中R为振荡器的外接电阻，C为外接电容。

在本例中R=8．2k，C=3．3nf，经计算三角波的频率约为

40．6kHz，而一个完整的开关周期需两个三角波周期，所以开

关频率约为20kHz。

b)死区时间设置、系统保护及软启动电路的设计

由器件手册可知，芯片可通过4脚进行死区时间设置。由

于芯片内部已经将死区时间比较器的同相端抬高了0．12V，所

以即使4脚接地，最大占空比输出也受到限制，在推挽方式下

为O．98，而对于同相输出方式则为O．45。通过增加4脚的给

定电压，最大占空比的值也随之下降。在图3．9所示的电路中，

推挽方式下的最大占空比与有关器件取值的关系是：

Dmax％=45—80／[1+(RA39／RA40)]

RA38、CAl 8、QA4、RA43、RA44、CA20构成了系统保护电

路。当有故障信号到来时，RFA上升为高电平，经过RA43、RA44、

CA20组成的分压和滤波电路，MOS管OA4的栅极电压上升到其

门槛值之上，管子导通，电容CAl8通过电阻RA38快速放电，
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‘亨

图3．9死区时间设定及软启动电路

4脚电压逐渐上升，TL494的14脚基准电压经过RA38和导通的

QA4直接加到4脚，从而将死区时间设定比较器的同相输入端

电压抬高到接近5V，而其反相端(也就是锯齿波发生器的输

出端)的最高输入电压值也仅有4．5V，所以比较器输出恒为

高电平，两路输出晶体管全部截止，驱动信号停止输出，从而

起到对电路的保护作用。

RA39、RA40、CAl 8构成了软启动电路。当系统刚刚开机

或故障信号消失后的一瞬间，电容CAl8的端电压都为0，4脚

的电压较高，TL494的输出占空比也为0。但此后，5V的参考

电压经过RA40为CAl8缓慢充电，4脚电压逐渐下降，占空比

逐渐上升，负载电流逐渐增大，从而实现了软启动功能，防止

在开机或故障恢复瞬间有大的电流冲击。

C)电压环的设计

由于全桥变换器本质上属于buck变换器，而由文献[12]

知，buck变换器一般是一个具有两个极点的二阶系统，其幅

频特性曲线在极点频率之前是一条直线，而在其后是一条以每

十倍频程．40分贝下降的斜线。为了保证整个系统的稳定，一
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般需要闭环幅频特性曲线通过0分贝线时其斜率为每十倍频程

-20分贝11 7]。显然必须在电压调节环中加入适当的补偿网络，

才能使系统满足这个要求。

为了设计补偿网络，首先应得出功率变换器的传函。这

里主要考虑占空比的扰动对输出电压的影响。如果将全桥变换

器转化为等效的非隔离型buck变换器，则有：

圪0) 圪 1

0(s)D上。C。s2+生J+l
R‘

如果考虑到全桥变换器的隔离变压器变比为n，则上式将

转化为：

K0) K 1

21(s)nD厶C。s2+Lo s-l-1
代‘

此时vo的含义是系统最终的输出电压值。在满载情况下，

如果占空比为O．6，输出为48V，变压器变比为0．2，Lo=23．5uH，

Co=33000uF，RL=0．50hm，则系统的动态低频小信号传函为：

Iio(J)

d(s)
nDLCoS2+皿Zo

J+1

400

2面万万F丁再瓦丽『=罚

从上式即可得到系统的直流增益为400，极点频率为：

1 1∞=—每=—；======芎』L_========F≈1 136(rad／s)
√厶c0 -,／23．5×10“×33000×10“

考虑如下的闭环结构：

电压环输入一>(1)电压环输出．>(2)占空比输出->(3)变压器

原边一>(4)变压器次边．>(5)低通滤波器及负载·>(6)分压电阻一>

(7)电压环输入
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括号中的数字是为了方便表示各环节所定义的的序号。

在本设计中，每个环节的直流增益分别为：

K：=万1=西1=0357，玛=竿=400，K4=月=02，K，乩
K6=O．02，K7=0．5

则开环总增益为各增益乘积，大小为O．286K1。

由于系统对于动态响应时间要求不是特别高，从稳定性和

静差两方面考虑，电压环采用比例积分加小惯性环节构成，具

体实现电路如图3．10所示。

c0N田————r———1_立

}晒

vcom

图3．10 电压环结构图

按照上图的结构，如果电容CAl7较小，分析时先忽略它

的影响，仅考虑比例积分环节，那么这个环节在变换器的极点

频率处的增益K1为：

足1=墨!!±!!竽：竺!!
R34

为保证系统稳定，在极点频率处要求幅频特性曲线以一20

dB／dec通过0分贝线，则应有：

0．286．K1≤1

对于一般的开关调压系统而言，按照文献【17】所给出的经
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验公式，补偿网络的极点配置一般在0．1．O．2倍开关频率处，

由于本设计中开关频率为20kHz，所以可取为2kHz，对应的

时间常数为500us，即：

RA34 CAl6=500us

如果取RA34=l Ok，从上述各式可以解得：

RA35=1 7．4k，CAl6=0．05uf。实际选用RA35=l 6k，

CA 1 6=0．047uf。

由于CAl 7用来滤除高频噪声，所以～般容量较小，这里

取为220pf。

3．2．3信号延迟电路的原理和设计

1)．延迟电路的工作原理

在相位延迟控制方式中，由于互为对角的两只管子的驱

动信号相位上错开一个小的角度，所以需将TL494的输出信

号进行延迟处理以得到所需要的控制时序。在本文设计的电路

中避免采用抗电磁干扰较差的边沿触发单稳电路，而利用两级

RC延迟电路，分别完成脉冲展宽和上升沿延迟功能，具体电

路见图3．11，波形图见3．12。

图3．11脉冲延迟电路

当A点的控制脉冲的上升沿到来时，由于RA48很小，

RA48、CA21组成的惯性环节的时间常数也很小，所以经过两

级反相器UA6D、UA6F后，UA6F几乎同时输出一个上升沿；

但对于下降沿，由于CA21要通过RA49放电，而RA49的值

48WIOOA开关整流模块的研制
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图3．12脉冲延迟电路各点波形图

很大，所以经过两级反相器UA6D、UA6F后，UA6F输出的

下降沿就有一定的延迟，这样对应于A点的输入信号，c点

的输出信号被展宽了。对于这样的一个被展宽的信号而言，其

上升沿再次经过RA51、CA22构成的惯性环节后作为UA6C、

UA6B的输入。因为RA51的值较大，所以经过一定的延迟后，

两级反相器UA6C、UA6B在E点的输出才会出现一个上升沿；

而对于下降沿情况会有所不同，由于RA50较小，当C点的下

降沿来临时，CA22快速放电，所以经过两级反相器UA6C、UA6B

后，E点的下降沿几乎与c、D点同时来到。

综合上述分析可知，E点的输出信号与A点的输入信号

相比，相位上被延迟了一段时间，且随着输入信号宽度的变化，

这个延迟时间是不变的。

21．信号被延迟处理的目的

以开关Q1、Q4的驱动信号为例。假定Q4的控制信号相

位有一个延迟，如图3．1 3所示，则时间段tl—t2和t3·t4分别

有不同的作用。

假定Q1、Q4的驱动信号的上升沿同时到来，则当系统的

输出功率非常小时，变换器的占空比也非常小，则Q1的控制
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,,-TA

防 广

图3，1 3 信号被延迟处理的作用不葸剧

信号的脉宽也会十分窄。如此窄的脉冲由于驱动能量不足，会

造成开关管不能完全导通，从而导致电路工作异常甚至损坏。

而两路信号错开一个相位后，即使电压调节系统将占空比调到

一个非常小的值甚至为O，仅仅是两路信号交迭区域(t2-t3时

段中涂斜线部分)变小或不相交而已，Q1和Q4驱动信号仍

保持着足够的宽度，确保开关管工作在导通一截止两个状态，

避免不确定的中间状态的产生。

对于t3．t4时段而言，在Q1已经关断后仍保持Q4的开通，

一方面可以避免开关管Q4过窄的驱动脉冲的出现，另一方面还

可以留出足够充足的时间完成变压器原边电流的复位，确保滞

后臂工作在零电流开关状态。

在“相位延迟控制”中，一般选择tl—t2与t3一t4的时间值

是相等的。

3)．信号延迟电路的设计

设计中主要是延迟时间的确定。由于开关频率为20kHz，

所以半个工作周期是25微秒。在下面的分析中将会看到，延

迟时间是存在占空比损失的(与漏感引起的占空比损失的机理

不同)，为防止大的占空比损失，延迟时间不宜过长，最终本

设计选为2微秒。(实际上从本章下节可以看出，这段时间内
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完成变压器原边电流复位是足够的)。当电源电压1 5V时，反

相器4049的翻转电平为8—1 OV，所以根据RC电路的充放电

规律，大致可取时间常数为3微秒。实际选用RA49=1 3k，

CA21。2200p，RA5l=3 3k，CA22=l 000p。RA48、RA50较小，

分别取为68欧和110欧，但此值也不宜过小，因为这两个电

阻分别用来限制TL494输出驱动管的输出电流和非门UA6F

的吸入电流，如果电流太大将损坏TL494和4049。

电路中所有二极管均采用快速管1N4148。

3．3 ZVZCS全桥变换器主电路的工作原理及设计

在本文设计的5kW开关整流模块中，由于处理的功率较

大，为减小丌关的导通损耗和元件成本，采用了IGBT作为丌

关器件。从第一节的分析中可知，IGBT实现软丌关采用ZCS

技术更为适合【l 4I。但由于超前臂不能实现零电流开关，而只

能实现零电压开关，滞后臂则可以实现零电流开关，所以习惯

上将这种组合起来的软开关方式称做“ZVZCS”。

从3．1 2的分析中看出，为了实现全桥变换器在0状态时

原边电流复位，从而实现滞后桥臂的零电流开关，共有两类方

法18l，其一是在变压器原边引入阻断电压源；其二是隔断原边

电流的流通路径。前一种方式中阻断电压源的实现有无源¨01

和有源¨3’两种，接入位置可在原边或次边；后一种方法可以

采用阻隔电容、饱和电感Ⅲl、串联二极管⋯1等多种方法。

在本文设计的5kW开关整流模块中采用了前一种方法，

将一个比较简单的LCD复位网络接在变压器次边，如图3．1 3

中的虚线框所示，从而简化了阻断电压源的实现。完整的电路

结构图如下：
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图3．14 采用LCD辅助网络的全桥变换器拓扑图

3．3．1电路的直流稳态分析

以图3．14为例，为分析方便起见，假定各半导体器件均

为理想的，输出滤波电感Lf足够大，可近似认为电流恒定；

滤波电容Cf端电压在一个开关周期内基本保持不变，可等效

为一个电压源。由于滞后臂工作在ZCS状态，所以不考虑开

关管Q3、Q4的寄生结电容的影响。变压器漏感为Lk。完整

的半个工作周期可分为九个阶段，另半个周期电路工作情况完

全类似。电路的工作波形图见3．15。

t0时刻以前，负载电流通过D5、D6续流，变压器次边

处于短路状态，原边电压Vab也箝位于0，且原边无电流流过，

Ipri=0。

a、t0时刻，Q4导通，由于漏感Lk的存在，在电压源Ⅵn的

作用下，原边电流]pri从0开始逐渐线性上升，但在未达到

负载电流Io的反射值nlo之前，整流二极管D6仍无法关断，

变压器次边仍处于短路状态。电压源Vin为漏感Lk储能，但

不向负载传递能量，所以～般称这段时间为占空比损失时间，

占空比损失的时间长度为：
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图3．1 5采用POC控制方式的全桥变换器波形图

‰=警
b1．tl时刻，Ipri上升到负载电流的反射值nlo，整流二极

管D6关断，Vin的能量开始向负载传送。变压器次边的箝位

电容Cc与漏感Lk、谐振电感Lc组成的谐振电路开始谐振，

在此过程中，箝位电容的端电压一直上升，而原边电流开始时

呈正弦形上升，并很快达到最大值，然后逐渐下降，当原边电

流再次下降到负载电流的反射值后，筘位电容电压达到最大并

保持不变，其大小为：

p&：2(nI儡一Vo)=2(n—D)％

——————————————————————————————————————————————■
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此阶段的等效电路图见图3．16。

旦Lk————{}上一K

Vin
nIO

图3 16 tO．tl时段等效电路图

各电流电压的表达式为：

，∥(，)：砒(1--COSt?)d)一—Vi．—-_Vo／n sin(oft+nI。
比(r)=nI。一，∥(t)

Vcc(f)=n％(1一cosa)lt)一F／2Zllo sincolt

其中：乃2J笔竽一=丽去露
一旦箝位电容的电压值达到最大，电容Cc、漏感Lk、谐

振电感Lc构成的谐振电路将停止谐振，电感Lc中储存的能

量通过二极管Dh、Dc转移到电压源Vd中。由于滤波电感的

恒流特性，如果不考虑变压器激磁电感的影响，原边电流Ipri

将保持为恒定值。

c)．t3时刻，断开开关01，由于并联电容C1的存在，开

关的端电压逐渐上升，避免了大的电压上升率，从而实现了Ql

的零电压关断。大小恒定的原边电流Ipri为电容C1充电，为

电容C2放电，开关Q1的端电压上升速率为：

dV／dt： !生
(cl+C2)

d)．t4时刻，电容C2的端电压下降到变压器次边筘位电
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容的端电压反射值时，箝位二极管Dh将导通，电容Cc开始

放电。因为Cc的容量较大，放电过程中其端电压下降较慢，

从而导致C1的充电速度和C2的放电速度都下降。这一时段

的等效电路如图3．1 7所示。

旦LkK—————．：；■ Jo

nIo

例3．17 t4一t5盯段等效电路图

此阶段电流电压的表达式为：

瞰归n∞l：o(．矿1志)sinc02t-警r+2VLo∞2∞； 01+02 甜；

k(，)_nJo(1一掣!)coso)21+墼鱼砌
∞； ∞：

灿)=笔≯(t-sinc02t)+2％
其中：∞，= f n2Cc+cl+C2

VH2LtCc(C,+C2)

e)．15时刻，与开关Q2并联的电容C2的端电压下降为

零， Q2的反并联二极管D2导通，原边电流转移到D2所在

支路，同时C1的电压上升到Vin。但此时变压器次边的箝位

电容Cc仍保持相对较高的电压值，并且这个电压值反映到原

边后其方向为阻碍原边电流流动，也就是相当于在变压器的原

边插入了一个大小为VCc／n的电压源，用来实现变压器原边
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电流复位。在这个反射电压的作用下，原边电流线性下降。这

一阶段的等效电路图见3．t 8所示。

蔓Lk————-：} Lj0

D

图3．i 8 t5一t6时段等效电路图

各个电量的表达式为：

nIO

，，n(f)=(，M(小"如)cosco】t-·V．b(zts．)／n sincott+n如

％。(f)：月(』P。(叫一nIo)Z,sin国lf+!丛盟cos∞lf
行

f)．t6时刻，原边电流Ipri下降到零，实现了开关Q4的

零电流关断。如果选择的箝位电容Cc足够大，此时电容中仍

贮存有一定的能量，负载电流全部转移到Cc、Dh所在支路，

电容cc放电。这一时刻以后，四只开关管均处于关断状态，原

边也无电流流过，避免了环流引起的损耗。

g)．t7时刻，箝位电容Cc放电完毕，整流二极管D5、D6

同时导通为负载电流Io续流。

h)．由于t5时刻以后Q2的端电压一直保持为零，因此可

以在t8时刻实现零电压开通Q2。至此，半个完整的工作周期

结束，下半个周期的情形完全与此类似。

3．3．2主电路各部分元器件的选择

48V／100A开关整流模块的研制
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从上述分析中可知，对于采用POC控制方式的全桥DC—

DC变换器的主电路，设计时除考虑开关器件、变压器、整流

二极管、滤波电感电容等的选择外，还应对变压器次边的LCD

辅助网络进行设计。

1)．半导体开关器件的选择

在本设计中全桥变换器的直流输入电压为400V，所以用

电压定额600V的管子。在满载输出时，若考虑到效率因素，

开关管中流过的电流平均值为：

，：上
r／Vet

本例中P=5kW，效率取为90％，直流输入电压为400V，

可算得平均电流值为1 3．9A。对于POC控制方式下的全桥变

换器而言，由于存在此特定控制方式引起的占空比损失(分析

见3．2．1中的第三部分)和漏感引起的占空比损失，所以最大

占空比可取为O．8，这样开关导通期间的电流值将是平均值的

1．25倍，即1 7．4A。另外，因为管子中还流过Lk、Lc、Cc的

谐振电流，并考虑到适当的裕量，最终可选择电流定额50A

的管子。

2)．变压器的设计

对于全桥变换器，由于变压器工作在磁化曲线的正负两

个方向，所以变压器利用率较高。设计变压器的步骤如下：

a)．确定变比

变比的确定主要考虑输入电压Vin、输出电压最大值

Vomax、最大占空比Dmax、整流二极管压降％等因素。由于

全桥变换器本质上属于降压变换器，各个电量之间的关系可表

示如下：

玩三Im。厅=Vo。+％
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Vin2400V，Dmax=0．8，Vomax=63V，VD=1V，可有n=O 2。

b)．确定原副边匝数

设计中选用MX02000铁氧体做变压器磁芯，根据磁性材

料手册知，工作时的最高磁通密度为O．3特斯拉，若取有效导

磁面积A为1．36 X10。3m 2，则原边匝数由下式确定[1 7】：

Nl：—V,,TD—m“
且nax彳

400X25X10—6×0．8弋瓦丁菇矿 ≈20
根据变比知，次边匝数N2可取为4匝。

C)．原副边导线线径的确定

对于高频应用，在选用绕组的导线线径时，如果导线较

粗，一般需考虑集肤效应的影响。本设计中开关频率不是很高，

并且采用了多股细线并绕的方法，因此可以忽略集肤效应，而

仅从导线能承受的电流密度出发确定导线线径。一般的漆包铜

线电流密度可取3A／mm 2，从前面的分析知原边的平均电流约

为1 3．9A，则导线的总面积约为4．9mm 2。线径0．8毫米的铜

线其截面积为0．5024平方毫米，故可用10根0_8毫米的铜线

并绕20匝作为变压器的原边绕组。

次边绕组的情形相似。满载时的负载电流值为100A，变

压器次边为中心抽头式，共有两个次级绕组，每个绕组流过电

流平均值为总电流的一半，即50A，所以导线线径应取

1 6mm 2。实际绕制采用单股扁的铜编织线，每个绕组4匝，

两个绕组共8匝。

d1．核算窗口面积

考虑到窗口的填充系数K=0．7，原边绕组所占的面积为：

O．5024×10x20／0．7≈148mm
2

次边所占的面积为：

16×4×2／0．7：182mm2
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实际的窗口面积为1258 mm2，即使考虑到层间绝缘、屏

蔽层等因素需多占一些面积，也完全可以容纳下所有绕组。

这样就完成了变压器的设计。

3)整流二极管的选择

由于变压器的变比取O．2，则对于有中心抽头的次边绕组，

400V的输入在次边产生的电压为400×0．2×2：160v，考虑到各

种尖峰电压的影响和足够的裕量，取耐压400V的管子。

流过每个整流二极管的电流为总电流的一半即50A，考

虑到反向恢复电流、辅助LCD网络的谐振电流以及足够的裕

量，取电流定额为200A。

4)．滤波电感的设计

由于输出滤波电感Lf中的电流是单向流动的，基本上是一个

直流量，并迭加一个很小的2倍于开关频率的交流分量，所以

其工作时的磁通密度可以接近饱和磁通密度。铁粉芯因为允许

的工作磁通密度大，比较适合用做滤波电感的铁芯。

工程设计中一般的经验算法是⋯，在临界连续状态下滤波

电感电流的平均值为满载时输出平均电流的lO％，那么据此

文献中给出了电感量的估算公式：

三r：丝竺(1一坠!)
0．4{sl⋯ nvln—vD

其中Vo。为输出直流电压的最小值， ‘为开关频率，

厶。。为满载输出电流，"为变压器变比，％为变压器原边输入

电压，％为整流二极管导通压降。对于本设计，Vo。i。=48V，

工=20kHz，，。。=100A，n=0．2，％=400V，Vv21V，最后可

算得Lf-23．5uH。

5)．输出滤波电容的选择
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按照文献[1 7】的说法，一般情况下，工作在20kHz左右的

全桥或正激变换器，输出滤波电容可按300微法每安培来选

用，本设计中输出的满载电流为1 00A，所以滤波电容的总容

量应该达到30000uF。由于铝电解电容的等效串联电阻较大，

宜采用多个电容并联的方法降低串联电阻值。实际选用1 0个

3300uF，1 00V的电解电容并联，总容量为33000uF。

6)．变压器次边LCD网络的设计

在相位延迟控制中，一般希望在相位延迟时间内(本设计

中为2微秒)实现变压器原边的电流复位。设计的任务就是选

择合适的次边LCD电路中的的筘位电容和谐振电感值，使得

在最大负载电流情况下(也是对实现原边电流复位最不利的情

况)，并且在相位延迟时间内，箝位电容中有足够的储能，保

证电容的端电压从最大谐振电压下降到某一值之前(比如选择

为最大电压的一半)，变压器原边的电流就已经完成复位。

在3．3．1中对电路的稳态分析中可知，从t5时刻开始变压

器原边电流开始被复位。而由图3．1 8可以看出，这一期间电

压源Vin并不向负载提供能量，全部能量由漏感储能和次边筘

位电容提供，因此下面的分析和计算主要依据在电流复位时间

内的能量关系来进行。

a)计算变压器漏感和箝位电容的能量损失

直流输出电压与箝位电容的最大充电电压的关系是110】：

Vcc=2(n玩一圪1

其中n为变比，Vin为直流输入电压。

当直流输出电压最高时，箝位电容的充电电压最小。本

设计中n=0．2，Vin=400V，Vomax=63V，则VCcmin=34V。假

定在原边电流复位过程中，箝位电容电压下降一半，则电容损

失的能量为：
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El=妄c。(34 2—172)=433．5C。
Z

而负载电流在原边的反射值为20A，漏感大小为3．6uH，

可算得其中贮存的能量为720uJ，这部分能量也全部提供给负

载。

则总的能量消耗为：

Ein=433．5Cc+720(uJ、

b)计算变压器原边的电流复位时间

由于在变压器原边电流复位时箝位电容cc的端电压是变

化的，为简化分析，将电容端电压平均化，取为初始电压和终

止电压的平均值，即(34+1 7)／2=25．5V，折算到原边为127．5V。

在这个电压的作用下，漏感电流从20A下降到零，所以复位

时间近似为：

tr：—Lkiom—axn2：!：!!!!：：!型～U．56坩=——_==_—一=一=．)O坩∥cc 12’7．5

从上式也可看出，本设计中选用2US的相位延迟时间完成

电流复位是有足够的裕量的。

c)计算复位时间内负载消耗的能量

在复位时间内，变压器次边的电压被限制在箝位电容的

端电压，其平均值为25．5V，而负载电流为100A，则在复位

时间tr内负载从漏感和箝位电容中获得的能量为：

Eout=25．5×100x0．56=1428玑，

d1根据能量守恒计算筘位电容值

由式子Ein=Eout可知：

433．5Cc+720=1428

解出Cc=1．63uF，实际选用1．68uF。

e1计算谐振电感的值
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在文献[10]中未采用谐振电感，但在本设计中为了可以限

制tO‘tl时段LCD电路的谐振电流，加入了一个谐振电感Lc。

如果谐振电流的大小取为负载电流的10％，即IOA，而输入直

流电压在次边的折算值为80V，则谐振电路的阻抗为8欧姆，

所以有：

肚J兰≯=、。／3．6／0，,嬲04+Lc=s
解得：Lc=17．52uH。

对于两个二极管Dc、Dh，由于其中流过电流的时间较短，

所以选用电流定额为30A的管子是足够的。这样次边LCD辅

助网络就设计完毕。

3．4系统保护电路

为使系统在异常情况下能够提供可靠的保护，本开关整流

模块设有功能完备的各种保护电路。当输出过电压、过电流、

输入直流欠压、模块超温等情况下，分别采取软启动、封锁输

出脉冲、切断输入等多种不同方式保证系统的安全。

3．4．1输出过电压保护

如图3．19所示，模块的输出为负电压，通过电阻RA6、RA7

组成的分压电路在比较器的反相端得到的电压是：

雎：5+—(Vo--—5)RA6
RA6+RAT

比较器同相端的电压作为引起翻转的阈值电压，大小为：

n： 型!! 。5
R爿8／／RA9+RAl2

48V／100A开关整流模块的研制
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图3．19输出过压保护电路

对于给定的输出电压保护闽值，令上述二式相等，即可

确定各个元器件的大小。当输出电压比给定的阈值更负时，比

较器的同相端电压将超过反相端电压，输出从低电平翻转为高

电平，并产生一个RFA信号送给TL494进行处理。图中的CA4

用来滤除高频噪声，RAll引入一个小的滞环以提高电路的抗

干扰能力。

3．4．2输出过流保护

彳

图3．20输出过流保护电路

对于输出电流的检测采用了霍尔传感器，其输入与输出

的电流比为1000：1。霍尔传感器的输出电流信号lout在图3．20

所示的电阻RA21、RA22上产生一个电压降，并通过RA2送

给比较器的同相端。5V的参考电压通过分压电阻RAl、RA3

48W100A开关整流模块的研制
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加在比较器反相端。当检测电流超过一定的值时，比较器同相

端电压将超过反相端电压，并输出高电平。电容CAl、CA2

都是滤波电容，二极管DAl和电阻RA5构成～个滞环以提高

电路的抗干扰能力。

由上述分析可知，比较器从低电平翻转到高电平的条件

是：

，0。f删21+RA22)≥5×型!
R以l+R爿3

根据输出电流限制值的大小，由上述公式就可以得到各电

阻值。

3．4．3超温保护

超温保护的电路结构图如3．21所示。

i

图3．21超温保护电路

在图中TS】、TS2接温度继电器的常开触点。当模块温度

未达到限制值时，温度继电器的触点是断开的，MOS管QAl

的栅极电位为7．5V，管子处于导通状态，漏极输出低电位。

当模块温度上升到警戒值时．

的栅极电位降为0，管子关断

后级电路提供一个RFA信号。

温度继电器的触点闭合，QAl

漏极电位上升到1 5V，从而为

需说明的是，上述各保护电路的输出经过二极管后连在

一起，当任何一种故障出现时都会引发RFA信号的出现，并
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提供给TL494外围的故障处理电路。当所有故障均消失后，

TL494通过软启动电路将系统重新启动。

3．4．4其他故障信号的处理

在本文设计的开关整流模块中，还有其他一些故障信号，

如直流输入欠压，风扇工作异常，半导体开关器件过热等，都

交给该模块的微机监控系统处理，并通过软件判别后采取相应

的处理措施，输出一系列的控制信号去控制开关整流模块，具

体处理方法这里不再详述。由于用软件实现了部分保护功能，

使得系统的灵活性更强了，尤其有些故障对于实时处理的要求

不高，更适合用微机监控系统来实现。
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第四章辅助电源的设计

为了给功率因数校正器及全桥DC．DC变换器的控制电

路、开关管驱动电路、传感器等提供各种工作电压，需专门设

计一个辅助电源。由于反激式变换器具有结构简单、控制方便、

易于实现过流保护等一系列优点⋯I，所以在小功率场合获得

广泛的应用。本开关整流模块的辅助电源系统要求的功率不是

很大，同时要求多路电压输出，因此采用反激式电路结构是比

较适宜的。

反激式变换器的控制方式有直接占空比控制(仅包含一

个电压环)，电流型控制(包含一个电流环和一个电压环)等。

这里采用了电流型控制方式，所用的芯片是UC3 842。

4．1 电流型控制芯片UC3842简介

UC3842是UNITRODE公司生产的一种电流型PWM控

制芯片，其突出的优点是成本低，外接元件少，性能稳定可靠。

图4．1为UC3842的内部结构原理图。

图4．1 UC3842的内部结构图

48V／100A开关整流模块的研制
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芯片采用D1P8脚封装，各引脚的定义是：

1脚：电压误差放大器的输出端

2脚：电压误差放大器的反相端

3脚：接电流传感信号

4脚：振荡器的外接电阻、电容输入端

5脚：公共地

6脚：驱动信号输出

7脚：正电源输入

8脚：5V参考电压输出

从芯片的内部结构图可以看出，电路包含一个电压环Error

Amp和一个电流环Current Sense Comparator。变换器的输出

电压经过分压电阻后产生一个电压指令信号，加在电压误差放

大器的反相端VFB(2脚)，而同相端接内部2．5V基准电压。

电压误差放大器的输出电压经过图中两个二极管以及电阻

2R、R组成的分压网络，作为电流基准信号送给电流比较器

的反相端。当从3脚C／S检测的电流低于这个基准电流值时，

电流比较器输出为低，6脚的驱动脉冲信号仍保持为高。当从

3脚检测的电流超过基准电流值时，电流比较器输出翻转到高

电平，RS触发器也随之被复位，6脚的驱动脉冲信号跳变为

低。直到下一次振荡器输出～个高电平时，RS触发器又一次

被置位，6脚的驱动脉冲信号再次跳变为高，使得后级的开关

管导通。

由于控制器有两个调节环，所以系统的响应速度加快了。

4．2 UC3842控制的反激式变换器的设计

由于反激式变换器的结构、原理在各种文献中都有叙述

1”。20I，这里仅简要介绍一下UC3842控制的反激变换器的设计

过程。
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本辅助电源的输入采用交流220V经整流、滤波后获得，

没有采取功率因数校正措施，这样做虽然使得整个系统的功率

因数稍有下降，但因为电源功率很小，仅占整个系统满载功率

的1％左右，考虑到成本、电路复杂程度等因素，这种方案还

是可取的。

1．高频变压器的设计

由于本开关整流模块的各个控制芯片、驱动芯片、传感

器等均要求供电电源彼此隔离，所以次边绕组的路数较多，变

压器的设计比较复杂。除去一路原边绕组外，次边绕组共包括：

TL494及外围电路、延迟脉冲形成电路、霍尔传感器、

风扇需+1 5V、一1 5V、+5V三种电压，但彼此不需隔离，采用

带两个抽头的一个绕组。

全桥变换器的四路驱动芯片M57959需四路互相隔离的

+1 5V、。1 0V电压，计四个绕组，每个均有中间抽头。

PFC电路的控制芯片UC3854BN的供电电压为十15V，驱动芯

片M57959的供电电压为+15V和一10V，为简化设计，正电源公用

一路，可采用一个带中间抽头的绕组。

辅助电源本身的控制芯片UC3842需一个绕组生成+1 5V

电压。

这样互相隔离的次级绕组共7路，每一路中最多又包含

两个抽头，三种电压输出。

所有的输出中以TL494所在+1 5V绕组的输出功率最大，

它需给两个风扇、霍尔传感器、控制电路等供电，考虑到裕量

等因素，输出功率为30瓦。其他各路输出均较小，输出功率

总和不会超过20瓦。因此变压器处理的总功率在50瓦以内。

按照工程化的实用方法，变压器设计步骤如下：

a)．确定铁芯型号
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铁芯截面积的经验公式为：

Ae=0．154P。，其中Po为输出功率。
计算得Ae=1．1 86Cm 2，与此最接近的铁芯型号为PQ40，

截面积1．6 Cm 2，饱和磁通密度为O．4T，取工作时的最大磁通

密度为0．2T。

b)．计算原边激磁电感

原边电流最大值出现在输入电压最低的情况。交流市电

的最小输入电压为176伏，整流滤波后的直流电压vinmin约

为223V，开关频率f选为60kHz，最大占空比Dmax控制在O．4

以下，变换器效率为O．8，根据功率平衡关系，原边的最大电

流为：

，⋯： 婴 ： !：!! 。1．44

r／Dm．x∥一in 0．8×0．4×223

则根据伏秒平衡规律，原边电感Lp为：

三：堕!婴!竺：翌!!：!：：1．06P mHL一—————一= m门』一x I．4×60×10’

C1．计算气隙长度

气隙长度的计算公式为：

f。：螋：坚型!兰!：堕!罂：：．!!：!：o．04。肌
‘8爿。玩。2 1 6×0．2

2
⋯⋯

制作时在EE铁芯两侧各垫上一片厚O．2ram的云母片。

d1．计算原边绕组匝数

原边绕组匝数的计算公式为：

栌涤娟
e)，计算各副边绕组的匝数

输入交流电压最低时，副边绕组每匝的感生电压为：
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K。。／匝=Vm⋯Dm／(1一Dm。)N。=3．22V
由于在多路输出时只有一路作为反馈，其他的输出端不

能实现闭环调节，所以应加三端稳压器，而三端稳压器的输入

和输出之间至少要有3伏的压降才能正常工作，所以应增加相

应次边绕组的匝数。

对于主1 5V输出，考虑到整流二极管的压降0 7v，绕组

可取5匝。对于其他+1 5V、．1 5V输出，因为需要接三端稳压

器，绕组需绕6匝。与此类似，对于5V输出和一10V输出同样

接三端稳压器，可分别绕3匝和5匝。

2．开关管的选择

由上面的分析可知，开关管流过的最大电流与原边的最

大电流相等，约为1．4A，考虑到裕量、温升等因素，选择5A

的管子。反激式变换器的开关管电压应力相对较大，为最大输

入电压加上输出电压在原边的反射值。在轻载和交流电压输入

最高时，直流输入电压可达350V，而输出电压的反射值在1 50V

左右，所以管子最多将承受约500V的电压。考虑到裕量等因

素，可选择电压定额600V的管子。

3．其他器件的选择

由于有一路+1 5V输出的功率最大(30W)，平均电流达

2A，在占空比较小时峰值电流在5 A以上，所以本路的整流

管选用额定电流为10A的管子。

其他各路输出的整流二极管流过电流都在几百毫安以

下，所以均采用快恢复管FRl04。

一般变换器在工作频率为20kHz时，输出滤波电容可按

每安培负载电流300微法选用，但是反激变换器的输出纹波较

其他变换器大，所以应适当加大滤波电容容量。实际设计时主

输出一路容量为3000uf，其他各路为】000uf。
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第5章实验结果

本文讨论的100A／48V开关整流模块中所有的IGBT

均采用三菱公司的CMl00DY．12H，功率因数校正器的输

出二极管为IXYS公司的DSEl2+61．06C，直．直变换器的

整流二极管为Motorola的超快恢复管MUR20040CT。

控制电路中除了去耦和滤波电容外均采用瓷片电容，

各个吸收电容为适合高频应用场合的低损耗CBB电容，

去耦和滤波采用铝电解。铁氧体的型号为MX02000。

在以下所测试的结果中，输入的交流电压为220V，经过

PFC电路升压斩波后输出的直流电压为400V，全桥直直变换器

的高频变压器匝比为20：4，额定直流输出电压为48V。

(电压：100V／格电流：20A／格时间：5ms／格)

图5．1满载输出，不接PFC时的网侧电压、电流波形。
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(电压：100V／格电流：20A／格时间：5ms／格)

图5．2满载输出，接PFC时的网侧电压、电流波形

(上：100V／格下：10V／格时间：10us／格)

图5．3 PFC开关管的门极信号与管压降
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(电压：2V／格， 时间：10us／格，低电平时开关管导通)

图5．4开关管Q1、Q4的驱动信号波形

： ：
●

：
‘ ’

． ： ． ’

： J 1． ： ： ：

：

随：．≥||{
(电压：2V／格， 时间：1 us／格，低电平时开关管导通)

图5．5占空比为零时开关管Q1、Q4的驱动信号波形
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(电压：2V／格， 时间：10us／格，低电平时开关管导通)

图5．6开关管Q1、Q2在最大占空比时的驱动脉冲

圈

黼缫滋眄

繇孽
(上：电流，5A／格下：电压，200V／格时间：10us／格)

图5．7变压器原边的电流电压波形图

48V／100A开关整流模块的研制



北方交通大学硕士学位论文

(电压：10V／格， 时间：5us／格)

图5．8辅助LCD网络中箝位电容电压波形图

(上：10V／格，下：200mV／格时间：10us／格)

图5．9输出48V直流电压波形及交流纹波

———————+—————————__———_————————，——————————p_———————_●—_——————————————
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关于实验结果的说明：

图5．1表明，不接PFC时，网侧电流呈尖脉冲状，波形

中含大量谐波，功率因数较低。

图5．2表明，系统采用功率因数校正器后，电流波形基本

上与电压波形相同，从而达到功率因数近似为1的目的。

图5．3说明，当采用低损耗的无源吸收电路后，开关管的

开关条件得到改善，管子关断时没有出现大的电压尖峰。

图5．4为互为对角的开关的驱动脉冲波形。由图可见两路

脉冲的宽度相同，但彼此错开一个小的相角。

图5．5表明，虽然变换器的工作占空比已经降到零，但是

互为对角的两个管子的驱动脉冲仍保持一定的宽度(约2微

秒)，避免了过窄驱动脉冲的出现

图5．6为最大占空比时超前臂两个开关管的驱动信号。由

于IGBT的关断较慢，所以在两路互补的信号之间设置了4us

的死区时间，防止两管同时导通造成短路。对于滞后臂同样也

设置了死区时间。，

图5．7中的变压器原边电压波形说明，当互为对角的两个

管子同时开通时，变压器原边承受400V的直流电压。在超前

臂开关管关断时，变压器原边电压从400V逐渐下降，从而保

证了零电压关断的实现。

电压电流的关系表明，原边电流在电路处于0状态后被

及时复位，从而保证了滞后臂ZCS的实现。

图5．8表明LCD辅助电路中的筘位电容充电时工作在谐

振状态，在滞后臂零电流关断过程中电容逐渐放电，用以实现

变压器原边电流的复位。

图5．9为输出48V直流电压及其交流纹波。由于滤波电容

的容量较大，模块输出电压的纹波很小。
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第六章结论

本文设计的48V／100A开关整流模块主要由以下几大部分

组成：输入级，单相功率校正部分，全桥直．直变换器，辅助

电源等。文中对每一部分电路的工作原理、设计方法、元器件

参数选择等都进行了较为详细的讨论。

本模块的单相功率校正器采用了平均电流控制方式，通

过对电压环、电流环、模拟乘法器的认真设计，保证了系统工

作的稳定可靠。由接入和不接PFC时的网侧电流对比可知，

电流波形基本上与电压波形一致，功率因数改善效果很明显。

由于开关管采用了低损的无源吸收电路，降低了管子的开关损

耗，减少了模块内部的发热。

本文提出了全桥变换器的一种新型控制策略“相位延迟

控制”。这种控制方式采用常见的脉宽调制集成电路TL494，

并通过简单的相位延迟电路生成滞后臂的两路驱动信号。实验

结果证明，此控制电路易于调试，可靠性也较高。对采用LCD

辅助电路的全桥DC。DC变换器进行了稳态分析，并在此基础

上利用能量关系推导了辅助电路的参数确定方法。实验证明，

用这种方法设计的辅助电路工作可靠，变换器的滞后臂实现了

ZCS，从而降低了IGBT的关断损失。

系统具有多级保护功能，在过流、过压、欠压、超温等

情况均能利用硬件或软件方法对系统实现可靠的保护。

由于时间以及学识水平等方面的限制，本模块在均流电

路设计、结构设计、电磁兼容等方面还有许多工作要做，相信

通过不断的努力和改进，48V／100A开关整流模块会日趋完善。
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