
ANovel Soft-Switching Bi．Directional DC／DC Converter

Abstract

With the development of high power demity：,hi曲efficiency and high

fIequency of the switching power supply,the bi-directional DC／DC converter has

been widely used in the fields of battery energy storage systems，electric vehicle

power supplies，DC unin：terruptible power systems，aerospace power systems and so

011．

Because of the environment protection and the lack of the energy sources，the

bi—directional DC／DC converter will be pmmoted to be applied in the applications

such as the independent solar energy photovoltaic system,wind energy generation

system,hybrid energy electric vehicles，mobile generation system．A high efficiency

and hi曲reliability storage energy system is needed in these applications．The

storage energy system usually is a battery device．so it needs a bi-directional DC／DC

converter to control the flowing ofthe energy．In these applications，the voltage level

betwecn the high voltage side and the lowvoltage side is greatly different,∞it is no

longer fit to u∞the existing bi-directional DC／DC converter．

On the basis ofresearching the newtopologies and the new control strategies of

bi-directional DC／DC converter,this paper proposes a novel soft-switching

bi-directional DC／DC converter by combining the cascade converter wit乇l the

Push-pull／full-bridge converter．It uses phase·shifted full-bridge ZVZCS·PWTvl

DC／DC converter when in buck mode．In boost mode．the Push-pull isolated Boost

converter is used，which is cascaded by a boost converter and a push-pull converter,

and is eliminated the redundancy components by a control strategy,a novel two—stage

boost circuit topology is formed．Pointing to the step-up conversion,a novel method

to achieve soft-switching by using a flyback coupled inductor is proposed,and the

method has wide adaptabili够The proposed converter is very capable of the

application of bi-directional energy flowing when the voltage level between the high

voltage side and the low voltage side is greatly different．

This paper analyzes the operation principle of the proposed bi—directional

DC／DC converter in detail and designs the control circuit．The paper researches the

reasons of magnetic bias of the proposed converter and the special methods to

eliminate the magnetic bias．Meanwhile，the paper does elementary study on the

EMC ofthe converter,preparing for it is applying in the lligh power application．



At the end,a prototype is designed,and the experiment results arc in accord

witlI the theoretical analysis．

Key Words：bi-directional DC／DC converter；soft-switching；Boost converter；

Push-pull converter；EMC；magnetic bias；flyback coupled inductor
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第一章绪论

随着现代工业的快速发展，电力电子技术也取得了日新月异的进步。电力

电子技术就是使用电力半导体器件和电子技术实现电能变换和控制的技术。电

力电子技术、计算机技术和自动控制技术是现代工业发展的三大重要推动力量。

自20世纪60年代以来，电力电子技术逐渐发展完善，研究内容非常广泛，包

括电力半导体器件、磁性元件、集成电路、DC／DC直流变换器、Dc，AC逆变器、

Ac，DC整流器、ACIAC交交变频装置、功率因数校正、电磁兼容、软开关技术、

大功率开关电源的并联均流、电路拓扑的建模、控制方法的研究、级联多电平

变换器、同步整流技术等诸多领域。电力电子技术已经被广泛应用于工业生产、

社会生活和科学研究等各个方面，如感应加热、电子镇流器和照明系统、交直

流传动、交直流不问断电源、电解电镀、电机控制、燃料电池、直流输配电、

谐波抑制和无功补偿、电能变换等领域【l】。半导体元器件的应用、控制技术和

电能变换技术是电力电子研究的三个主要内容，其中电能变换技术是开关电源

的研究基础，电子开关DC／DC变换器是开关电源的一个重要研究方向。由于工

业生产和社会生活对于环境保护、节约能源等实际需求的日益突显，并且随着

新的电力电子元器件不断出现，新的开关电路拓扑不断被提出以及新的控制策

略不断被采用，开关电源不断朝向高功率密度、高开关频率、高效率、高可靠

性、低成本、小型化、智能化、模块化的方向发展。

随着工业生产技术的不断发展革新，社会生活需求的不断提高，以及发展

新能源的要求日益紧迫，电力电子技术将继续快速发展。伴随着计算机技术、

微电子技术和控制技术的不断革新和进步，电力电子技术将在今后的一段时期

内致力于以下一些研究热点【2H6】：新型半导体器件原材料的研究，高性能的功

率开关器件、电力电子积木和集成电力电子模块，电磁兼容和谐波抑制，有源

滤波和无功补偿，交流变频调速技术，软开关技术，基于数字信号处理的控制

技术，高压直流输电和柔性交流输电，三相功率因数校正技术，开关电路拓扑

及控制电路的建模分析，电力电子电路拓扑向量的研究，级联多电平变换器的

研究，新能源的开发，电力电子变换器的组合等等。

DC／DC直流变换器做为开关电源的一个重要组成部分，广泛应用于工业生

产、家用电器、办公室计算机、航天卫星、军事科研等领域中，用于对电能进

行转变、加工和调节．近年来，双向DC／DC变换器已经被广泛应用于蓄电池充

放电、电动汽车车载电源、直流不停电电源系统、航空能源、太阳能光伏独立

发电系统等领域中．因此，双向DC／DC变换器的研究倍受关注。随着软开关技

术的发展，新颖电路拓扑的不断提出，新颖的控制方法的不断采用，同步整流

技术的发展，双向DC／DC变换器也不断的朝向高功率密度、高效率、高可靠性

的模块化开关电源方向发展。



1,1双向I)C／I)C变换器的应用I州11I

随着开关电源的低成本，小型化，高可靠性，高效率的要求不断提高。双

向DC／DC变换器广泛应用于能量双向流动的场合：蓄电池充放电、直流不停电

电源系统、航空能源、直流功率放大器等．由于环境保护和能源短缺等问题的

提出，推动了双向Dc／Dc变换器在太阳能光伏独立发电系统、风能发电系统、

混合动力汽车、节能型建筑等新领域的应用。

1．1．1直流度流不停电电源系统

在直流不停电电源系统中，一种常用的系统结构如图1．1(a)所示，蓄电池通

过双向DC／DC变换器并接到直流母线上，正常工作时，AC／DC变换器调节稳

定直流母线上的电压，对挂接在直流母线上的负载供电，同时通过双向DC／DC

变换器对蓄电池进行充电，一旦外部交流电源掉电，双向Dc，Dc变换器迅速反

应控制蓄电池放电以维持直流母线电压稳定。使用双向变换器的DC-UPS系统

为负载提供了高品质，高可靠性的供电电源。

在交流不停电电源系统中，双向DC／DC变换器也被用来作为AC-UPS中间

直流总线与蓄电池之间的变换环节，系统结构如图1．1∞所示。通过双向DC／DC
单元易于优化蓄电池的充放电过程，有效延长蓄电池寿命和提高充电效率，在

某些场合亦可以起到隔离作用。在市电故障时，使蓄电池给逆变器供电以提供

负载能量。匡帮
I硪僦叫B

(a)双向DC／DC变换器应用于DC—UPS (b)双向DC／DC变换器应用于AC．UPS

图1．1直流佼流不停电电源系统

1．1．2航空电源系统

棼鸳直H蓟。
图1．2航空电源系统 图1．3太阳能光伏独立发电系统

在航天飞机、卫星、航空空间站等航天电源系统中，其能源的提供主要来

自于太阳能和蓄电池，高功率密度的双向DC／DC变换器是其电源系统中的重要

环节，图1．2为一简化的航空电源系统结构图。在日光充足时，太阳能电池阵列
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的应用．电动汽车中电机运转速度范围很宽，随着放电深度的增加蓄电池端电

压变化范围很大，严重影响了电动机的驱动性能，使用双向DC／DC变换器取代

单向交换器可以显著提高电机的驱动可靠性和稳定性。双向DC／DC变换器一方

面可以将刹车制动时的动能转化为电能储存在蓄电池中，节约能源和优化电机

性能；另一方面可以避免在使用单向DC／DC变换器时出现的反向制动无法控制

和变换器输出端出现尖峰电压的情况．

图1．4所示为常用的直流，交流电动机驱动控制系统，对于直流电动机直接

用双向DC／DC变换器作为中间的电能变换装置。对于交流电机、同步电机采用

间接的驱动方式，在双向DC／DC变换器的后级串联一Dc，AC逆变器给交流电

机供电．双向DC／DC变换器通过调节逆变器的输入电压来调整交流电机的输入

端电压，使得交流电机实现无级调速，运行稳定，效率较高；在回馈制动时，

汽车动能转化为电能通过双向DC／DC变换器对蓄电池进行充电，回馈制动简单

可靠。

以燃料电池为动力的电动汽车和混合能源电动汽车电力驱动系统如图1．5

所示，燃料电池系统中一般含有一个压缩电机消耗单元，正常工作时，该压缩

电机由燃料电池输出供电，但在电动汽车刚启动时，燃料电池电压尚未建立起

来，不足以供电给压缩电机，需要辅助电源(一般为蓄电池)来供电，这就需要一

台双向DC／DC变换器。在燃料电池发电前，蓄电池通过双向DC／DC变换器升

压，提供高电压母线的能量，启动完毕，重新由燃料电池提供能量；当汽车制

动时，逆变器通过双向DC／DC变换器将再生制动的能量储存到蓄电池中。

图1．6超导电容加速系统 图1．7飞机高压直流电源系统

在电动汽车系统、舰船系统等领域中，蓄电池存在着瞬时输出功率有限的

缺陷，可以通过双向DC／DC变换器和超容电容组合来增大瞬时功率，从而提高

汽车系统的加减速性能。超容电容具有90％以上的充放电效率，充放电电流可

达数百安培，使用寿命很长。图1．6所示为超容电容加速系统，汽车快速加速时，

超容电容提供大的充电电流，减速时，迅速吸收制动能量。超容电容和蓄电池

混合电源系统减小了储能环节体积，提高了系统的效率和寿命，节约了成本。

1．1．5飞机直流电源系统

飞机的高压直流电源系统要求体积小，重量轻，高效率，高可靠性。为了

减小系统的体积和重量，双向DC／DC变换器将越来越多的应用于现代飞机的高
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压直流输配电系统．图1．7为双向DC／DC变换器应用于飞机高压直流电源系统

的结构图．在发电机正常工作以前，由蓄电池给起动／发电机供电。发电机正常

工作以后，输出270V高压直流电给负载提供能量，同时通过双向DC／DC变换

器给蓄电池充电储能．主电源出现故障时，蓄电池通过双向DC／DC变换器给重

要负载供电。当直流母线电压抬高时，蓄电池可以作为并联负载通过双向DC／DC

变换器吸收直流母线上过高的能量，抑制电压过高。在该系统中，双向DC／DC

变换器的多重功能减小了系统的重量体积，提高了系统的供电效率和可靠性，

容易实现不问断供电。

1．I．6移动发电系统

在常用的发电系统中，柴油发动机以恒定的转速带动交流电动机转动，同

步电机再将机械能转换为三相交流电能。当柴油发电机的负载不是额定值时，

以恒转速运行的柴油发电机无法工作在最大效率点，一部分能量被损耗掉。为

此，一种新型的移动式发电系统被提了出来，如图1．8所示。当负载发生变化时，

柴油发电机的速度发生相应变化，保证系统工作在最大效率点处。双向DC／DC

变换器在正常工作时对控制电源、辅助负载、蓄电池充电。当负载突变时，由

于电动机的惯性，转速不能马上发生变化，整流器的输出能量不能突变。如果

负载变小，可以通过双向DC／DC变换器将多余的能量继续给蓄电池充电；如果

负载变大，蓄电池通过双向DC／DC变换器给负载提供部分能量。整个系统的响

应速度和效率都是比较高的。

图1．8移动式发电系统

以上概述了几种双向DC／DC变换器已经取得广泛应用或者存在巨大应用

潜力的场合。此外，双向Dc／DC变换器还可以用于直流功率放大器、电网蓄电

池能量储备系统、两级式DC／AC双向变换器等领域中。总之，随着环境保护和

节约能源等的需求不断增加，双向DC／DC变换器因为能够减小系统的体积重

量，降低成本，提高效率，将越来越多的被应用于工业生产和社会生活中．



1．2双向DC／DC变换器的原理和基本拓扑

1．2．1双向DC／DC变换器的原理17HuI

航空能源系统、太阳能光伏独立发电系统、燃料电池应用系统等领域都有

一个共同特点，即正常工作时由太阳能电池、燃料电池或其它可再生能源发电

(一次能源)为负载供电，同时需要通过一台DC／DC变换器为储能装置蓄电池充

电，当一次能源不能满足负载工作要求时，蓄电池也需要通过一台DC／DC变换

器将能量反送至直流母线为负载供电，这就意味着需要能量可以双向流动。

传统方案采用两台单向DC／DC变换器分别完成蓄电池充电和蓄电池放电

过程，如图1．9(a)所示：这是因为通常的单向DC／DC变换器在主功率传输通路

上存在着二极管这个环节，阻碍了电流双向流动．能量正向传递时，由单向

DC／DC交换器l处理Vl到v2的能量流动；能量反向流动时，由单向DC／DC

变换器2控制v2向vl的能量流动。由于使用两台DC／DC变换器，变换装置的

体积较大，利用率和性价比较低，由正向工作向反向工作的切换时间比较长。

如果可以用一台DC／DC变换器同时完成蓄电池充电和蓄电池的能量反送过程，

这将大大地减小装置体积，提高装置利用率和性价比，这就促使人们试图合并

DC／DC变换器l和2，并将双向DC／DC变换器应用到需要能量双向流动的场合。

改进的控制方案如图1．9Co)所示，使用双向DC／DC变换器代替原来的两个

分立的变换器，根据实际需要，实现从高压到低压的变换(蓄电池充电)和实现从

低压到高压的变换(蓄电池能量反送)．简单的说，双向DC／DC变换器是在各种

传统的变换器拓扑基础上，用双向开关取代了单向开关，即去除了阻碍功率双

向流动的二极管。双向DC／DC变换器的输入输出端电压极性相同，但输入输出

端的电流方向可以改变，是一个二象限运行的功率单元。双向DC／DC变换器在

需要能量双向流动的场合，可以减小系统的体积重量，节约成本，提高效率和

系统的动态响应速度。

能曼垩塑堕垫91·12>0)

V

能量反向流动(Il，12<0) 能量反向流动(Il，12<0)

(a)两台单向DC／DC变换器的传统结构(”双向DC／DC变换器结构

图1．9双向DC／DC变换器的原理

1．2．2双向DC／DC变换器的基本拓扑

基本的单向DC／DC变换器拓扑有Buck、Boost、Buck．Boost、Cuk、Sepic、
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Zeta六种变换器，其他类型的DC／DC变换器无论多么复杂，均可以看成由这六

种基本变换器演变而来，如反激、半桥、推挽变换器。这六种基本单向DC／DC

变换器从电路结构上都可以看作由一个有源开关和一个二极管组成的基本变换

单元构成，如图1．10所示。由于二极管的单向导电性导致了变换器的功率只能

单方向流动。如果用一个有源开关和反并联二极管代替图1．10中的二极管，则

得到了图1．1l所示的基本双向DC／DC变换单元，因为S2可以通过双向的电流．

用图1．1l所示基本双向DC，DC交换单元替换六种基本DC／Dc变换器中的单向

DC／DC开关单元，可以得到六种基本的双向DC／DC变换器，如图1．12所示．

图1．10单向DC／DC基本变换单元 图1．1l双向DC／DC基本变换单元

璺匪当盛
(b)Boost／Buck茎V1 V2錾Vl sl／壁／S2V2L≥ 苯 里

一 l + 一 。l 厂 +

氢瑾墨簦= 刍S1) = = j 巳 =

(e)Sepic／Zeta (f)Zeta／Speic

图1．12基本的双向DC／DC变换器

鉴于Buck等基本DC／DC变换器可以构成几乎所有其它类型的单向DC／DC

变换器，同理可以推知，由图1．12所示六种基本双向DC／DC变换器单元可以

通过级联组合、加入隔离变压器等手段演化出几乎所有的双向DC／DC变换器。

图1．13给出了两种由基本Buck／Boost双向变换器构成的简单非隔离型双向变换

器[71191。

图(a)为由Buck／Boost级联而成的双向DC／DC变换器，升压变换时，QI和

Q2构成的Buck／Boost变换器起作用；降压变换时，Q3和Q4构成的Buck／Boost

变换器起作用，从而使得输入输出端电压极性保持一致。图(b)为两相交错双向

DC／DC变换器，其每一相是一个Boost／Buck双向DC／DC变换器。这种结构大

大减小了变换器的体积和重量，提高了功率密度，提高了系统的稳定可靠性．

7



(a)Buck／Boost级联双向DC／DC变换器(b)Buck／Boost交错双向DC／DC变换器

图1．13 Buck／Boost型双向变换器

1．2．3隔离型的双向DC／DC变换器

在基本的双向DaDC变换单元和非隔离型双向变换器中加入高频变压器

便可以得到隔离型的双向DC／DC变换器。隔离型的双向DC／DC变换器主要有

三种基本结构【91111】，如图1．14所示。图(a)表示高低压侧均为电压型电路单元的

结构，图(b)表示低压侧为电流型电路单元，高压侧为电压型电路单元的结构，

图(c)表示低压侧为电压型电路单元，高压侧为电流型电路单元的结构。高频变

压器两侧的电路单元可以是反激式、推挽、半桥、全桥、推挽正激等电路拓扑。

带变压器隔离的双向DC，DC变换器通常可以简化为Buck／Boost、Buck／Buck、

Buck-Boost等最基本的双向变换单元．
tE● ‘E● 雠■15■

衄lo毋Io衄l啦
(a)电压型 (b)低压侧电流型，高压侧电压型 (c)低压侧电压型，高压侧电流型

图1．14隔离型双向DC／DC变换器

带变压器隔离的双向DC／DC变换器拓扑有很多【l习巾”，图1．15列举了部分。

图(a)为双反激式结构的变换器，并利用有源箝位电路实现软开关，该电路结构

简单，成本低，因为利用耦合电感传输能量，故只适用于小功率应用场合。图

⑩为双推挽结构的变换器，结构简单，传递功率比反激式要大，且推挽结构用
作整流时易于实现同步整流。但由于变压器漏感引起开关尖峰电压，和推挽变

压器的偏磁问题，该结构变换器只适用于低压中小功率场合。图(c)为双半桥结

构，半桥式变换器开关管承受电压较低，因此适用于输入电压比较高的应用场

合，结构也很简单。变压器只有原副边两个绕组，设计简单。双半桥式变换器

适用于中功率高压场合。图(d)为半桥和推挽相结合的变换器，适用于低压大电

流的应用场合。图(e)和(f)为双全桥结构的变换器，全桥电路比其它几种拓扑需

要较多的元器件。全桥电路中功率开关器件承受的电压电流应力较小，变压器

的利用率高，利用移相控制很容易实现软开关技术，因此是大功率应用场合的

首选拓扑。图(e)为电压型的双向全桥DC／DC变换器，图(f)为电压型与电流型组

合式的双向全桥变换器。图(g)和01)为在基本的Cuk、Sepic／Zeta双向DC／DC单
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元中加入隔离变压器构成的隔离型Cuk和Sepic／Zcta双向变换器，结构比较简

单，但由于能量需经过多次变换才能从输入传递到输出，因此效率不高，只适

用于中小功率应用场合．

豫I霹

出I翱】
匮I翻
岛l圈

·蛩；惑
西l翻
圜I圈

图1．15隔离型双向DC／DC变换器

1．3双向DC／DC变换器的软开关技术17卜删

随着软开关技术在单向DC／DC变换器中的发展完善，对于双向DC／DC变

换器软开关技术的研究应用也逐步成为一个热点内容。软开关技术对于降低开

关损耗，改善开关管工作环境，提高开关频率，提高开关电源的功率密度、效

率和可靠性都具有重要的意义。近年来，许多单向直流变换器的软开关技术被

提了出来，在双向DC／DC变换器中不能简单的使用这些技术，因为在功率流动

的方向发生改变以后，实现软开关的条件可能已经发生了改变，即很难实现双

向功率变换的软开关．对于结构对称的双向DC／DC变换器而言，如全桥结构，
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半桥结构、反激式等，一般可以应用单向直流变换器中的软开关技术实现双向

变换的软开关。国内外提出了很多软开关双向DC／DC变换器拓扑，主要包括：

(1)谐振型双向DC／DC变换器，利用电感电容构成谐振电路给开关管创造零

电压或零电流开通关断的条件。ZVS／ZCS准谐振或多谐振软开关、ZvS—PWM

或ZCS--PWM软开关技术、ZVT--PWM或ZCT--PWM软开关技术都属于谐

振类．谐振类软开关变换器存在着开关器件电压电流应力较大，电路通态损耗

较高，软开关的范围较窄，谐振电感电容增加了交换器体积和带来一定的噪声

干扰．

(2)缓冲型双向DC／DC变换器，通过在主功率电路中增加缓冲电路，实现开

关管在开关期间的软开关，而在非开关期间仍保持电路硬开关PWlVl的特性。

缓冲型软开关技术主要包括有源缓冲电路和无源缓冲电路。有源缓冲技术是通

过引入有源开关和辅助谐振网络，实现开关管的软开关工作状态，变换器基本

保持PWM工作方式，器件电压应力小．无源缓冲技术是在电路中引入由电感、

电容、二极管等组成的无源谐振网络，用以实现开关管的软开关工作状态。与

有源型相比，不需要增加开关管，也就无需考虑辅助开关管的损耗和驱动。缓

冲型软开关技术存在着辅助网络元件较多，控制较为复杂，当电路的工作条件

发生变化时，软开关条件不够理想等问题。

(3)有源箝位型双向DC／DC变换器，通过有源箝位电路既可以实现开关管软

开关，又可以箝位开关管关断后的端电压，抑制尖峰电压。变压器的漏感常常

会引起开关管的尖峰电压，有源箝位是较好的方法。有源箝位电路通常由有源

开关和筘位电容组成，与主开关管并联，通过箝位电容和开关结电容与漏感谐

振实现软开关条件。有源箝位型存在着控制复杂缺点，且有源开关管通常为硬

开关工作，若要实现软开关，则又要加入其它辅助元件．

(4)移相全桥型双向DC／DC软开关变换器，这一类变换器无需外加任何辅助

器件，利用开关管的结电容和变压器漏感，通过移相控制就可以实现在功率的

双向流动中开关管的零电压．移相全桥型具有控制简单，开关管电压电流应力

较低的优点。

(5)组合型软开关双向DC／DC变换器，适用于单向变换器的软开关技术往往

不能同时满足双向变换器在两个方向的软开关要求，因此在变换器的两个工作

模式采用不同的软开关技术来实现软开关，该方式具有较高的通用性。

关于双向DC／DC变换器的软开关技术，在很多文献中都做了十分详细的介

绍，这里不再进一步深入讨论．

1．4双向DC／DC变换器拓扑的发展与研究

随着单向DC／DC变换器中各种技术的成熟完善，这些技术也被逐渐应用到

双向DC／DC变换器中，得到很多新拓扑，包括：软开关技术、同步整流、交错

并联、级联组合、三电平技术、磁元件集成技术等。这些技术的应用有利于提
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商双向DC／DC变换器的高效率、高功率密度、高性能等的性能指标．下面介绍

一些近年来双向Dc，DC变换器的发展概况。

1．4．1软开关低通态损耗的双向DC／DC变换器

文献[221提出了一种新型软开关双向DC／DC变换器拓扑，如图1．16所示。

变压器高压侧为全桥结构，低压侧为有源筘位推挽结构，电感工I为饱和电感。

电感LfI和岛，电容crl和Ck，二极管VDrl～VDr4组成无源谐振网络，用来实

现全桥电路在放电模式时开关管的ZVS，在轻载时使电路仍满足ZVS条件．

为了减小低压侧功率开关管上的电压过冲和振荡，加入有源箝位电路，主

管和筘位辅助管都可以工作在ZVS方式．变换器中所有的MOS管均可在反向

导通时工作于同步整流方式，从而降低了通态损耗。通过合理设计开关管的驱

动信号可以减小变换器中的循环能量，提高效率。

该双向DC／DC变换器具有：应用同步整流技术减小了通态损耗；所有开关

管工作于零电压状态；较宽的软开关范围；循环电流被抑制；有较快的动态响

应；适用于低输出电压高输出电流的双向直流变换场合。但该双向DC／DC变换

器元器件较多，控制相对比较复杂。

图1．16一种软开关低通态损耗的双向DC／DC变换器

1．4．2三电平双向DC／DC变换器

Buck／Boost双向变换器因为其结构简单而广泛应用于燃料电池供电系统，

具有可靠性高和效率较高的特点。但该电路存在以下缺点：当输入电压较高时，

开关管电压应力比较大：输出滤波电感较大，不利于提高系统的动态响应。

随着三电平技术被广泛应用到大功率高输入直流电压场合以及三相PFC功

率因数校正场合，文献【2311241提出了一种新型的三电平Buck／Boost双向DC／DC

变换器，如图1．17所示。该双向变换器具有；结构简单，输入输出共地，驱动

容易控制；开关管电压应力仅为高电压端输入电压的一半；电感可以大大减小，

提高变换器的动态响应；可以传输较大的功率。三电平Buck／Boost双向变换器

实际上就是将三电平技术应用到基本的Buck／Boost双向变换器中而得到的，同

理亦可以将三电平技术应用到其它五种基本双向DC／DC变换器中得到新的电

路拓扑。



图I．17三电平Buck／Boost双向变抉器 图1．18级联型Buck／Boost三电平双向变换器

文献【25】【26】将三电平技术应用于混合动力汽车电机驱动系统，提出了一新颖

的三电平双向DC／DC变换器，如图1．18所示．该变换器实际上是用两个开关

管代替传统级联型Buck-Boost双向变换器中的单个开关管得来的。汽车启动和

低速运转时，SI和s2工作在开关状态。其它开关管均关断，变换器等效为三电

平Buck电路；加速运行时，SI和S2始终导通，S5和S6工作在开关状态，其余

开关管均关断，交换器等效为三电平Boost电路。在能量从电机反馈回蓄电池

时，工作情况类似。与传统的两电平级联Buck-Boost双向变换器相比，该变换

器开关管应力减小一半，电感上电流纹波很小，电感可以取很小值。

1．4．3正反激组合式双向DC／DC变换器【1211271-t抛1

针对反激双向DC／DC变换器只适合于小功率的应用场合，文献【27】m1提出

了一种正反激组合式双向DCmC变换器，如图1．19所示。该双向变换器是由

正激和反激变换器组合而成，变压器绕组高压侧串联以减小半导体器件的电压

应力，低压侧绕组并联以减小输出电流纹波。S2和ccl组成有源箝位电路，Npl／N,l

=NdNa，yk为高压侧母线电压，玩越为低压侧蓄电池电压。

充电模式：‰正常供电时，给负载足LI提供能量，同时通过变换器给负载
RL2提供能量和对蓄电池充电。SI和S2工作在开关状态并实现了ZVS，S3和S4

始终关断，利用它们的反并联二极管进行整流。

备份模式：当‰出现故障时，继电器局断开，娲闭合，圪m开始给负载
RLI和RL2提供能量。开关管S2、S3、s4工作在开关状态，S2主要用来对变压器

绕组进行磁复位，利用Sl的体二极管作为整流管使用．

图1．19正反激组合式双向DC／DC变换器

正反激组合式双向变换器没有传统电压电流型双向DC／DC变换器的开关

管电压尖峰问题和启动问题，利用正激变压器和耦合电感共同传输能量，减小

12



了反激变压器传递的功率，使其适用于较大功率的场合，但该变换器的变压器

设计相对来说较为复杂。

1．4．4级联式双向DC／DC变换器131H321

在混合动力汽车系统中，低压侧蓄电池通常在14V左右，而高压侧直流母

线电压通常需要在0～420V的范围变动。采用传统的变换器效率不高，变压器

设计困难，文献m】针对混合动力汽车系统，提出了一新型的双向DC／DC变换器，

如图1．20所示．该变换器由一Buck／Boost变换器级联一电流源型全桥变换器构

成。全桥变换器以50％的固定占空比控制开关管工作，因此可看作一DC，Dc电

子调压变压器。

在正常降压工作模式，即高压侧传递能量给蓄电池，前级Buck／Boost变换

器工作于Buck状态，全桥变换器开关占空比为50％，Buck变换器开关频率为

后级全桥变换器两倍，输出电压的调节依靠控制开关管sl，S2始终关断作为二

极管使用。降压过程包括Buck降压和高频变压器降压二个阶段。

在正常升压工作模式，即蓄电池将能量传递至高压侧直流母线，全桥变换

器仍然工作于50％占空比，Buck／Boost变换器作为Boost变换器使用，开关频

率也是全桥变换器的两倍。输出电压的调节依靠控制开关管S2，Sl始终关断作

为二极管使用，同样是二次升压的过程。

在升压模式的启动过程中，高压侧电压尚未建立起来，Boost电路由于输出

端电压低于输入端电压是不可控的。此时，Sl和S2均关断，整个电路作为全桥

变换器工作，占空比不再固定。启动过程结束，恢复为正常升压工作模式。

该双向变换器很适合应用于高低压侧电压等级相差较大，且高压侧电压波

动范围很宽的场合，但是所用开关管元器件较多，只是两个变换器的简单级联，

效率不会做的很高，此外开关管的控制电路较为复杂，动态响应较慢。

图1．20级联型双向DC／DC变换器

1．4．5交错并联双向DC／DC变换器

交错并联技术是近年来开关电源的一个研究热点，如文献【33H”1中。交错并

联技术具有；大大减小滤波器件的尺寸，提高系统的动态响应速度；易于实现

冗余性能，提高可靠性；便于进行功率管理和热分散处理。

文献【邓J将交错并联技术引入双向DC／DC变换器中，提出了一种交错并联

Buck型双向DC／DC变换器，如图1．2l所示。如果采用N相交错，则输出电压



的脉动频率为开关管频率的N倍，滤波电感、电容的尺寸大大减小，大大提高

了系统动态性能．每一相只承担1／N的功率，分散了功率器件的损耗，有时可

以取消散热装置，降低了功率开关器件的电应力和热应力，适合大电流输出场

合．由于元器件尺寸很小，便于采用表面贴片封装技术，从而提高了变换器的

功率密度．文献[391基于FPGA设计了16相和36相交错型Buck双向变换器。

随着开关电源高功率密度、小型化的要求不断增加，为研究其它结构的双向

DC／DC变换器中采取交错技术提供了一种动力．

图1．21 Buck型交错并联双向变换器 图1．22三相Buck／Boost双向变换器

将Buck与Boost变换器组合在一起，可以得到一典型的半桥式结构双向变

换器。文献[40l将三个这样的电路组合在一起，构成了一新颖的三相交错结构双

向DC／DC变换器，实际上可看作是三个Buck／Boost变换器的组合，如图1．22

所示。

三相交错电感电流使得电流纹波很小，因而输入滤波电感和输出滤波电容

可以减小很多。总的负载功率由三相共同分担，即每一相流过三分之一的负载

电流，因此该双向变换器很适合应用子大功率场合。文献中做了一台100KW的

样机。

1．4．6无磁性元件双向DC，DC变换器

文献【411142]提出了一些无磁性元件的易于集成封装的双向DC／DC变换器。

在汽车工业应用中，传统的Buck／Boost变换器常常被采用在14V／42V的双向变

换场合，如图1．23所示。在这种结构的变换器中，低压侧需要一个LC滤波环

节。电感元件通常体积比较大，也不利于变换器的集成化封装。如果通过增加

开关频率来减小磁性元件尺寸，又会导致开关损耗增加。针对上述问题，文献【4ll

基于一般的多电平变换器拓扑结构。提出了一新型的无磁性元件的双向Dc／Dc

变换器，如图1．24所示。由于去除了电感，因此减小了变换器体积，便于集成

封装；不存在磁性元件损耗，开关频率可以较低使得开关管损耗较小：在高电

压应用场合，可以选取较低耐压值功率开关管；具有高的效率和低的电磁干扰。

但该变换器所用开关管较多，控制较为复杂。
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图1．23传统Buck／Boost双向变换器 图1．24无磁性元件开关型双向变换器

1,4．7多输入端双向BC／DC变换器143H4‘I

文献【舭】提出了一种多输入端子的双向DC／DC变换器，拓扑如图1．25(a)所

示．该变换器由三个半桥电路和一个三绕组变压器构成，低压侧的两个半桥可

以分别接不同的能量储存元件，如蓄电池组和超级电容器，从而可以各自独立

的与高压侧进行能量交换。该变换器采用半桥结构，元件较少，利用变压器漏

感和缓冲电容，易于实现开关管的零电压开关。文献[461提出了另一种结构的多

输入端子双向DC／DC变换器，如图1．25(b)所示．
Low Voltage side High Voltage side
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乏 8媚{牛c4I I

HBl HB2 HB3

(b)

图1．25多输入端双向DC／DC变换器

g墨8-墨，毋



1．4．8推挽正激式双向DC／DC变换器

图1．26推挽正激移相双向DC／DC变换器

传统的移相式双向DC／DC变换器得到了广泛的应用，在很多文献中都有所

研究，但其存在着电路环流能量大的缺陷。在文献【47】中，分析了移相双向DC／DC

变换器调压的工作原理，指出了功率传输的大小与输入输出电压变比和移相角

有关，当输入输出电压变比较大时，电路无功环流能量大，因此移相式双向变

换器不适合于宽调压范围的应用。推挽正激变换器具有开关管电压有效箝位和

抑制变压器偏磁问题。文献川增推挽正激变换器结合移相控制思想，提出了一

推挽正激移相式双向DC／DC变换器，如图1．26所示。该变换器结构简单，保

留了移相控制类型变换器易于实现软开关，动态响应快的优点；同时具有开关

管尖峰电压小，变压器磁芯利用率高，偏磁小的优点，适合于中等功率场合。

1．4．9一端稳压一端稳流型软开关双向DC／DC变换器

为了解决电流，电压型双向DC／DC变换器拓扑固有的开关管电压尖峰和启

动冲击电流问题，文献【48H50疑出了一端稳压一端稳流型软开关双向DC／DC变

换器，电路拓扑如图1．27所示。低压侧采用隔离型的Boost变换器，由升压电

感Ll、L2，开关管Sl、S2构成交错双Boost结构。高压侧为由开关管S3、S4、

s5和S6构成的桥式变换器。反激线圈NFl、NF2(分别与电感Ll、L2耦合)

和二极管VDFl、VDFz组成启动电路．

图1．”一端稳压一端稳流型软开关双向DC／IX：变换器

通过合理设计电感和死区时间，使电感电流工作在有正有负的电感电流连

续状态，从而可以实现所有开关管在双向功率流动过程中的软开关。软开关

Boost变换器通过直接在开关管漏源端并联电容吸收变压器漏感能量，可以抑制

电流型电路的电压尖峰问题．通过将升压电感设计为反激变压器形式可以解决
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升压变换器的启动冲击电流问题．在启动过程中，由反激线圈NFl、NF2将磁

场储能通过二极管VDFl’VD忍输送到输出端，SI、S2的占空比由0开始逐渐

增大．当占空比大于O．5，电感储能完全经变压器向V2侧传递，电感的反激绕

组停止工作．

1．4．10改进的移相全桥式双向DC／DC变换器

基于全桥结构的双向Dc／Dc变换器通常可以分为两端电压型和电压／电流

型。对于电压型结构，通常利用移相角来控制功率流向和大小，这种拓扑环流

能量大，使用变压器漏感传递能量，降低了变换器效率，增加了功率变压器的

设计成本，限制了输出功率。对于电压／电流型结构，开关管的尖峰电压以及启

动冲击电流问题是电流型拓扑的固有的问趔121。
图1．28所示为传统的电流型／电压型结构的移相全桥双向DC／DC变换器．

为便于分析，简化变压器模型，忽略励磁电流，把漏感折算至同一侧，得到电

流型全桥双向变换器的简化电路模型如图1．29(a)所示，即一Buck／Boost双向变

换器。根据功率的不同流动方向分为Buck方向和Boost方向，如图1．29(b)、(c)

所示．漏感厶是引起开关管电压尖峰的的主要原因，在功率流动方向不同时，

开关管上电压尖蜂产生机理不同。

隔离型Boost变换器电压尖峰产生简化模型如图(c)所示，在开关管SB。札

关断后，电感三k中电流不能突变，在厶中电流达到输入升压电感电流之前，电

流酊=五一^上给开关并联电容Ck哦充电，形成电压尖峰；漏感电流以

(vsB。盯Vo)／Lk的斜率增大，直到等于五。因此，Boost方向的开关电压尖峰是基

于电流源对电容充电的原理，能量是有源的，比较大，抑制困难。

隔离型Buck电路电压尖峰产生简化模型如l虱Co)所示，在sBuck关断后，由

于厶中的电流不能突变，厶和SBuck的等效并联电容振荡产生电压尖峰。此振荡

为无源振荡，能量有限，易于抑制。

爵I翻
图1．28电流鍪!，电压型全桥双向DC／DC变换器

(a)等效模型 (b)Buck方向模型 (c)Boost方向模型

图1．29电流型全桥双向变换器的简化电路模型
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在隔离型Boost变换过程中，变换器开始工作以前输出电压为零，在输出

电压上升到等于输入电压以前，升压电感厶一直处于单向励磁状态，需要采取

措施给Boost电感复位，以免产生饱和，这就是升压启动问题。

为了解决电流型全桥双向变换器的电压尖峰和启动冲击电流问题，文献【51l

提出了一新型无源辅助网络的电流型全桥双向DC／DC变换器。文献【521提出了一

带软启动电路的有源箝位型软开关全桥双向DC／DC变换器。如图1．30(a)、m)

所示。图(a)中利用无源缓冲电路有效减小了升压电感和变压器漏感中电流的不

匹配，从而抑制了电压尖峰，且电路中的环流能量很小。图(b)中利用sc、cc

组成的有源筘位电路实现了双向变换时的软开关，给升压电感厶增加反激辅助

绕组接到负载端，实现了软启动。

一l镯(a)无源辅助网络全桥双向DC／DC变换器

(b)软启动有源箝位型软开关全桥双向DC／DC变换器

图1．30改进型全桥双向DC／DC变换器

1．5双向DC／DC变换器的控制方式181191

双向DC／DC变换器的控制方式基本上与单向DC／DC变换器相同，主要包

括电压模式控制和电流模式控制。电压模式控制通常为输出电压反馈的单环控

制系统，系统的动态响应差，稳定性较低。电流模式控制是在电压环的基础上

引入电流环从而构成双闭环控制系统。电流控制模式具有动态响应快，稳定性

好，电流冲击小等优点．

控制系统的实现主要有模拟电路和数字电路两种途径。模拟控制电路主要

利用专用的PWM芯片(如TIA94、UC3875、UC3842、UC3907)和一些逻辑芯片

构成脉冲发生、驱动、保护电路，因此动态响应快，便于调试，误差小，成本

较低。数字控制电路主要通过软件系统来实现，如单片机系统和DSP信号系统．

数字控制电路可以降低系统硬件部分的设计，减少分立元件，从而提高可靠性，
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可以通过控制算法编程实现复杂的电路功能．随着微处理器运算速度的提高，

数字控制技术将是大功率、智能化、高性能开关电源的发展方向．

随着学科交叉发展的深入，现代控制理论中的很多技术被逐渐应用到开关

变换器中来。这些技术也被研究应用到双向DC／DC变换器的控制系统中，如滑

模变结构控制，模糊控制，神经网络控制掣53H571。

1．6双向DC／DC变换器的建模研究18119l

开关变换器为了达到动静态性能指标和满足输出要求，是一个反馈闭环控

制系统。早期对开关DC／DC变换器的控制系统的设计分析主要采取的方法有频

域法和根轨迹法，这需要把DC／DC变换器看作一个线性系统。然而由于DC／DC

变换器中含有开关管、二极管、电感等非线性因素，DC／DC变换器实际上是一

个非线性高阶离散时变系统，采用经典控制理论是不合适的，因此就需要采用

新的方法来研究分析开关变换器。
’

随着电力电子技术和现代控制理论的发展，开关变换器的建模已成为分析

其动静态性能指标的重要方法之一，建模对于开关变换器的控制系统设计、参

数优化具有重要意义。

DC／DC变换器的建模方法有：状态空间平均法、开关元件平均模型法、开

关网络平均模型法、电路平均法、离散建模法等。常用状态空间平均法建立开

关交换器小信号模型来分析变换器特性。

应用于单向DC／DC变换器的建模方法也可以用到双向变换器系统中，但又

不是完全一样的，因为双向DC／DC变换器在两个功率变换方向上控制模型通常

是不同的，这就需要为两个功率方向单独建模分析。因此研究双向DC，DC变换

器的建模方法成为近年来的一个发展方向。

鉴于双向DC／DC变换器的广泛应用，已经有一些文献158H_6l】对双向DC／DC

变换器的控制模型进行了研究。目前研究双向变换器的控制模型技术还不是很

完善，有必要做进一步的研究。

1．7新型软开关双向DC／I)C变换器的研究意义

鉴于双向DC／DC变换器应用领域不断拓展，已经存在的大多数双向DC／DC

变换器不能够完全满足实际需要．在太阳能风能独立发电系统中，升降压电压

等级相差较大，采用现有的变换器拓扑很难同时满足高效率、高功率密度的要

求，为此有必要设计出适合于该应用领域的双向Dc／Dc变换器。论文在研究了

很多双向DC／DC变换器拓扑的基础上，提出了一种新型的双向DC／DC变换器，

该变换器可以实现功率双向流动过程中的软开关，具有高的功率密度、高效率、

高可靠性。同时论文分析了该变换器的直流偏磁问题和电磁兼容性设计，为该

变换器的实际应用提供了一定的理论依据。
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第二章新型软开关双向DC／DC变换器

2．1新型双向IDC／I)C变换器拓扑提出

随着电力电子技术和新能源利用技术的发展，双向DC／DC变换器在直流不

停电电源系统、航空能源系统、太阳能光伏发电系统、燃料电池应用系统以及

基于燃料电池和混合能源的电动汽车或船舶等领域具有广泛的应用前景，已经

引起了国内外专家的广泛关注。由于环境保护和能源短缺的要求，对于太阳能

光伏发电系统、风能发电系统和以太阳能电池为动力的混合电动汽车的研究成

为一个热点内容。在这些应用领域中都需要一个高效率高可靠性的储能环节，

通常为蓄电池装置，因此研究一种合理的双向DC／DC变换器对于这些系统高

效、高功率密度、小型化、高可靠性的要求具有重要的意义。

绪论部分已经简要介绍了双向DC／DC变换器的不少电路拓扑，主要有：双

向反激式变换器，正反激组合式双向DC／DC变换器，推挽正激移相式双向

Dc，DC变换器，移相全桥式双向DC／DC变换器，三电平双向DC，DC变换器，

基于全桥／推挽结构的软开关低通态损耗的双向D∞C变换器，级联型双向
DC／DC变换器等。

以上每种拓扑结构各有优缺点，基于反激结构，结构简单，易于实现软开

关，但只适用于小功率场合；移相全桥式双向DC／DC变换器是研究的比较多的

一种，两边均采用移相控制的全桥结构，可用于大功率场合，开关管容易实现

零电压开关，但当低压侧电压较低时，开关管的通态损耗造成变换效率降低，

因此不适合用于高低压侧电压等级相差较大的场合；基于全桥，推挽结构的软开

关低通态损耗的双向DC／DC变换器是高压侧为移相控制软开关全桥结构，低压

侧为推挽结构，在低压侧引入有源钳位电路实现升压变换时的软开关，但电路

中使用了较多的电感、开关管等元件，电路结构相对较复杂，装置体积较大，

功率密度低；级联型双向DC／DC变换器，是针对高压侧与低压侧电压等级相差

较大的场合，由两级独立的变换器组成，文献01]提出的级联型双向变换器是一

个Buck／Boost变换器与桥式双向DC／DC变换器组成，低压侧采用的是桥式变

换器，当低压侧电压较低时，两个开关串联的管压降使得变换器效率下降，同

时两个独立的变换器简单串联，使得整体效率不会太高。

太阳能光伏发电系统使用的双向DC／Dc变换器的低压侧大多为24V的蓄

电池，高压侧一般接高压直流母线，电压大多为310V或540V．基于太阳能电

池的混合动力汽车中使用的双向DC／DC变换器的低压侧大多为24V的蓄电池，

高压侧接270V高压直流母线。由于高低压侧电压等级相差很大，且功率比较大，

如果采用现有的双向DC／DC变换器拓扑，由上文分析很难做到高效率、高功率

密度。采用全桥式双向DC／DC变换器，则低压侧有两个开关管或反并联二极管

的通态压降，占输入(升压时)或输出(降压时)电压的比例较大，使得变换器效率



较低，因此低压侧采用全桥结构是不合适的．采用全桥，推挽结构的软开关的双

向DC／DC变换器基本满足上厩提出的要求，但电路中用到较多的电感等元件，

电路复杂，功率密度较低。此外，采用大多数传统双向变换器结构存在一个共

同的问题，由于完全依靠变压器实现降压和升压的变换，变压器原副边绕组匝

比较大，绕组间耦合不佳，使得漏感较大。漏感大，引起电路较大的振荡，使

得开关管上电压应力增大，电磁干扰增加，降低变换器效率；漏感还会引起较

大的占空比丢失，使得变压器磁芯利用率降低，从而不利于变换器的优化设计．

采用级联型的双向DC／DC变换器，虽然解决了变压器匝比过大的问题，但由于

功率经过两次转换，同时降压时仍然有两个开关串联的管压降，变换器效率不

高。综上所述，寻求一种适合在高、低压侧电压等级相差较大且功率较大场合

应用的高效、高功率密度的双向DC／DC变换器的电路拓扑，对于太阳能、燃料

电池等新能源技术的发展具有重要的意义。

论文结合了级联型电路结构与全桥，推挽型电路结构的优点，针对一电动汽

车车载电源提出了一种新颖的双向DC仍C变换器，电路拓扑如图2．1所示。降

压时采用移相控制zvzCS—PwM全桥功率变换，输出利用低压侧推挽开关管

的反并联二极管整流，技术成熟，控制简单，效率比较高。升压时采用带变压

器隔离的Boost变换器，输出利用高压侧四个开关管的反并联二极管整流。带

变压器隔离的Boost变换器是Boost变换器与推挽变换器的级联，通过一种控制

策略，去掉了其中的冗余元件，使得两个独立的功率模块级联为一个整体结构，

得到一种新颖的升压电路拓扑。这种升压变换器通过Boost和隔离变压器的两

级升压，适合应用在原副边电压等级相差比较大的场合。升压时，通过引入耦

合电感能量反馈辅助电路，实现了所有开关管的软开关。

图2．1新型软开关双向DC／DC变换器主电路拓扑

所提出新型双向Dc／DC变换器具有如下优点：

l、降压和升压时，开关管均为PWM控制方式，且SI、S2、s3、s4共发射

极，因此它们的驱动电路无需隔离，控制电路简单可靠。

2、降压时s5、S7实现了ZVS，S6、Ss实现了ZCS，升压时，Sl为zVT，

s3、S4为零电压开通与零电流关断，s2实现ZCS开通和近似ZVS关断，升、降

压时变换效率均比较高。

3、￡I既可以作为升压时的储能电感，也可以作为降压时的滤波电感，同时
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去除了常规Boost变换器中升压二极管、滤波电容，因此变换器的元器件较少，

结构简单，整个装置的体积得到了有效减小。由于去除了冗余元件，使得原本

独立的两个变换器级联为一个整体结构，功率只经过一次转换，变换器效率比

较高。

4、升压时，任意时刻，开关管Sl，S3、S4只有一个导通，s2的工作时间很

短忽略不计．因此，通态损耗较小。

5、降压时可实现低压侧两个推挽管的同步整流，进一步提高了效率。

2．2新型双向DC／DC变换器的工作原理

2．2．1降压变换工作过程

降压变换时，CPU封锁低压侧开关管St、s2、S3、S4的驱动信号，K不动

作，使饱和电抗器如串入电路，c2和c3并联(记作C2，／C3)作为阻断电容，等效

的电路拓扑如图2．2所示。利用UC3875对高压侧桥式电路的四个开关管Ss-S8

进行移相控制，输出由低压侧开关管S3、s4的反并联体二极管D3、D4整流，

三1作为滤波电感，从而实现了270V到24V的功率变换。图中Cs'-C8为开关管

的输出结电容，利用变压器的漏感和c5、c7的谐振，实现了超前桥臂S5、S7

的ZVS，通过串入饱和电抗器厶和阻断电容C／／C3，从而实现滞后桥臂S6、S8

的ZCS。同时，阻断电容C2／／C3对降压电路的偏磁具有抑制作用。

2．2．2升压变换工作过程

图2．2降压变换电路模型
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图2．3升压变换电路模型

升压变换时，CPU封锁高压侧开关管Ss-Ss的驱动信号，同时控制继电器K

闭合。使饱和电感厶、电容c3从电路中分离，电容c2用作抗偏磁仍保留在电

路中，等效的电路拓扑如图2．3所示。为了简单，暂不考虑用来实现软开关的辅

助电路，输入电压仇先经过SI、三I构成的Boost电路初次升压到一定的数值，



再经过后级推挽变压器二次升压后，由s广S8的反并联二极管D5—Ds构成的桥

式电路整流，从而实现了由24v到270V的升压功率变换。为了实现升压变换

时开关管的软开关，在电路中接入辅助电路，由耦合电感三牡。、辅助开关管s2

和反馈二极管D。构成，实现了升压开关管sI的ZvT和s3、s4的零电压开通与

零电流关断，同时辅助开关管S2零电流开通和近似零电压关断。

2．3移相全桥软开关PWM变换器工作原理【62H641

全桥变换器具有开关管电压电流应力较低，变压器磁芯双向磁化，磁芯利

用率高，是一种适合于大功率、高电压应用场合的变换器。根据全桥De／De变

换器供电方式的不同，可分为电压型变换器和电流型交换器。全桥变换器常用

的控制方式有基本脉宽调制PWM技术，移相脉宽调制PS--PWM技术和有限

双极性控制技术。

2．3．1基本的移根控制全桥变换器

图2．4为基本的移相控制全桥软开关DC／DC变挟器(PS--FB—zvS—

PWM)，Vi为输入直流电压源，sl～s4为功率开关管，Dl～D4为开关管的反并

联体二极管，cl～c4为开关管的输出结电容，厶为变压器的漏感，跳、D6构成

全波整流电路．利用功率开关管的输出结电容和变压器的漏感谐振实现Sl～s4

的ZVS开通，通过CI～C4的缓冲作用实现ZVS关断。通过移相控制调节占空

比来控制输出电压的大小。

vl
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图2．4移相控制FB—zVS—PwM变换器电路拓扑

2．3．2 PS—FB—ZVS—PwM交换器工作原理

图2．5为PS—FB—zVs～PwM变换器在一个开关周期中的主要工作波形，

V曲为变压器原边电压波形，V，为副边整流电压，fp为原边电流波形。同一桥臂

的两个开关管驱动信号处于互补工作状态，为了避免上下管同时导通，使二者

驱动信号之间有一死区时间。

在分析工作原理之前，先作如下假设；所有功率开关管、二极管均为理想

器件；所有电感电容均为理想器件；考虑功率管的输出结电容的非线性，Cl-

C2=C3=C4=4／3C。；n2LP>Lk，n为变压器原副边匝比。在一个开关周期中，

Ps—FB—zVs～PwM变换器共有十二个工作过程。
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图2．5 PS--FB—ZVS—PwM变换器工作波形

l、fo～f1阶段

设在to时刻之前，开关管Sl和S4处于导通状态，变压器原边电流ip线性上

升，副边二极管D5和D6均导通，处于换流过程。在to时刻，换流过程结束，

D6关断。此时，令变压器原边电流fp=It，开关管Sl和S4继续导通，能量由变

压器原边传递给变压器副边．对应的等效电路如图2．60)所示，在该阶段有：
击

k早=巧一万圪
口，

岛为变压器漏感与副边滤波电感折射到原边电感之和，初始条件如(O)=^。

Lz=丘+疗2LI

‘：!毕，+^
h

在fl时刻，关断Sl，知上升到最大值耳。该阶段持续时间为：

写2精k
2、tl～t2阶段

在rI时刻，关断开关管st，电路中的电感与电容cl和c2发生谐振，给电

容CI充电，给c2放电，原边电流‘从SI转移到Ct和c2中，电感由原边漏感

和副边滤波电感串联而成。开关管sl在电容cl和c2的缓冲作用下ZVS关断。

由于Vab仍然大于零。副边电压vr也大于零。D5继续导通，D6保持关断。对应

的等效电路如图2．6Co)所示。在该阶段有：

c鲁刊，，k鲁叱一一Vo，c=cI+c2‘
假设输出滤波电感足够大，可近似认为原边电流fp=耳=』咖恒定不变，Vc2

在原边电流，p的作用下线性下降，可得：



％z#％一嚣’
原边电压V曲随着Vc2的下降也减小．当V曲减小到低于副边反射电压nV．

时，变压器原边和滤波电感共同给负载提供能量。在t：z时刻，Vc2=0，S2的反

并联二极管导通，为S2的ZVS开通提供了条件。

L；—nC—V．
1

Io

3、t2～t3阶段

在匀时刻，原边电流昂通过S4和二极管D2流通，在输出反射电压nVo作用

下线性下降，电路处于环流状态．由于D2的导通，S2两端电压被箝位为零，在

此阶段开通s2，则可实现ZVS．对应的等效电路如图2．6(c)所示，该阶段有：

k鲁⋯圪，lp(O)嘭‘=半¨，
原边电压v，。玎圪赤， 因为，九I》>厶， 所以v，80·

在r3时刻，关断S4，R令ipTI鞫J／2，贼=簪岛。
4、t3～t4阶段

在t3时刻关断S4，s4在电容G、a的缓冲作用下零电压关断。此后，由于

原边电流‘下降，变压器副边电流fI也随之下降。当矗小于输出滤波电感的电

流“时，电感LfdP电流不能突变，将使得，Lr一矗部分通过D6流动，输出电流

从D5向136中转移。在换流过程中，由于D5、D6同时导通，变压器副边短路，

原边也相应短路，输出滤波电感无法反射回原边，仅仅有变压器的漏感与开关

管结电容a、c4谐振，c4充电，C3放电。等效电路如图2．60)所示，该阶段有：

c等吐，厶鲁=叱，
V“(o)=o， ip(0)=12·

假设谐振开始时变压器的漏感储能足够大，在f4时刻。v“谐振上升为vin，

Vd下降到零，则D3自然导通，变压器原边电压V曲=Vm。

五=瓜si一是，
厅一

z2 2恬，
其中令t3时刻，乇=厶。



(e)t4～t5 ∞ts--t6

图2．6 PS—FB—ZVS—PwM变换器半周期等效工作电路

5、“～f5阶段

在t4时刻，D3自然导通，为开关管s3零电压开通提供了条件。副边Ds和

D6继续同时导通，变压器原副边仍处于短路状态。原边电流毛在输入电压源作

用下继续下降，漏感中能量经过D2、D3反馈回电源端，等效电路如图2．6(e)。
硪 矿

&—孑=一％，‘=厶一{吐t，
¨‘4t

在ts时刻，原边电流如下降到零，二极管D2、D3自然关断。

6、tsar6阶段

在ts时刻，原边电流jp下降到零，随着D2、D3的自然关断，开关管S2、s3

导通。原边电流‘在输入电压源的作用下，沿着s2、S3继续反方向由零线性上

升。此时，昂由于数值较小，不足以为厶提供全部的电流，所以D5、D6仍然共

同导通，变压器副边仍然短路，等效电路如图2．6(D所示。在t6时刻，fp增加到

等于啊，即变压器副边电流等于滤波电感厶中电流，D5中电流下降到零，D6

中流过全部负载电流，换流过程结束．

由于电路的对称性，从t6时刻开始下半个周期的工作过程，与上半个工作

周期相似，也分为相应的六个阶段，在此省略．
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2．3．3 Ps—FB—zvS—PwM零电压开关的实现条件

由前述移相全桥软开关电路的分析可知，开关管是在输出结电容或并联电

容的缓冲作用下实现零电压关断，只要谐振电容的充放电时间大于开关管的关

断时间就可以保证开关管的ZVS关断。

实现开关管的ZVS开通则要满足以下条件：

(1)有足够的能量用来抽走将要开通的开关管的结电容或并联电容中的电

荷；给同一桥臂的另一开关管的结电容或并联电容充电，如果不忽略变压器原

边绕组的匝间电容，还要有部分能量抽走变压器原边绕组中寄生电容中的电荷。

即满足下式：

E≥二c。y2+-Icy2+喜cy2

cI为结电容或并联电容，V为输入电压，C为变压器寄生电容。

(2)驱动信号必须在导通开关管结电容或并联电容完全放电后给出，即同一

桥臂的两开关管导通与关断信号之间的间隔必须大于相应电容的充放电时间。

在一个开关周期中，超前桥臂sl’s2与滞后桥臂s3、s4的软开关实现条件

是不完全一样的，下面做具体分析。

对于超前桥臂而言，很容易实现开关管的ZVS开通。在超前桥臂开关管sl

关断后形成的谐振电路中，电感包括变压器漏感反和折射到原边的输出滤波电

感珂2功这里忽略了变压器的激磁电感工。．反射到原边的输出滤波电感珂屯f数

值是很大的，同时超前臂开关管关断时原边电流‘达到最大值，因此电感中储

存的能量很容易完成电容cI、c2和寄生电容的充放电，这就是超前桥臂容易实

现ZVS的根本原因。由于n2Lf很大，在超前臂开关管关断的谐振过程中，变压

器原边电流可近似看作不变，相当于一个恒流源给电容充放电。

只要超前臂的开关管导通与关断驱动信号时间间隔h>T2即可满足ZVS条

件，即满足下式：

tt>—2nC—y,
J口曲

式中jr伽．m为可能的最小负载电流。

对于滞后桥臂而言，实现开关管的ZVS是比较困难的．在滞后桥臂开关管

S3、S4关断后形成的谐振回路中，二极管D5、D6同时导通续流，变压器原副边

绕组短路，谐振电感只有变压器漏感厶，输出滤波电感由于没有通路反射不到

原边。变压器漏感中的能量用来对开关管的结电容完成充放电，来实现开关管

的ZVS。由于厶数值比较小，很难满足下式：

j1 L。12X>三cnc,v2
漏感中存储的能量不足以完成电容的充放电，因此滞后臂不能实现ZVS。

当负载电流比较小时，更难实现滞后臂开关管的ZVS。



当时间t等于1／4谐振周期时，V“达到最大值，为了保证滞后臂开关管的

ZVS开通，滞后臂开关管的导通与关断信号时间间隔应满足下式：

t2=专√厶“j+c．)

由以上可知，移相全桥变换器实现ZVS的关键在于滞后桥臂的ZVS实现。

2．3．4 PS—FB—Zvs—PwM变换器占空比丢失

PS—FB—ZvS—PwM变换器的原副边占空比是不同的，变压器原边占空比

Dp大于副边占空比DI，其差值a。=Dp—Dl即为占空比丢失。变压器原边占空

比Do是由两桥臂开关管驱动信号之间的移相角确定的。

Dp=Dl+DIⅢ

Vo=D5VCn

副边占空比D5又称有效占空比，占空比丢失又称无效占空比，是由于副边

整流二极管换流造成的。

见工作波形图2．5，在时间段t3～t6中，变压器原边电压V曲上升到等于电源

电压，原边电流ip从正向减小向负向变化。由于其不足以提供全部的负载电流，

副边二极管D5、D6仍然共同导通续流，副边电压被箝位在零，造成了占空比丢

失。阴影部分即为副边丢失的方波电压。在该时间段，原边电流以斜率v牡k线

性下降，斜率越大，时间间隔越短，占空比损失越小，这就要求漏感很小。

％嚆(Ii+12)轰卜L考-(I-以，≥I
如果输出滤波电感足够大，忽略电感电流纹波，在一个开关周期中将滤波

电感等效为一恒流源，大小为负载电流厶，则

D。。≈4Lklo≈—4LIf—sIo一 以；K nr,

由上式可得，在输入电压低，负载电流大，漏感大时，占空比丢失严重。

为了在输入电压低，负载电流大时依然得到要求的输出电压，必须减小匝比甩。

减小匝比n会使得原边电流变大，增加开关管的电流应力和通态损耗，同时增

加副边整流二极管的电压应力。为了减小占空比丢失，希望漏感越小越好，这

又增加了滞后臂开关管实现ZVS的难度。

2．4移相控制全桥ZVS--PWM变换器的改进瞰11641

由以上分析可得，为了便于基本Ps—FB—zvS—PwM变换器滞后臂开关

管软开关的实现，一个最简单的方法就是在变压器的原边串联一个电感厶，增

加谐振电路的能量。但是串接谐振电感厶，会使得电路环路能量大大增加，变

换器导通损耗增加：进一步加剧了占空比丢失，因为原边电流变化率V牡k+厶

变小了，使得t3～t6的时间间隔变大了：为了满足输出电压的调节，需减小变压



器原副边匝比，使得开关管电流应力加大．整流二极管电压应力增JJla．使得原

边谐振电感与副边整流二极管结电容产生严重的寄生振荡，电磁干扰增加。仅

仅通过简单的串接大的谐振电感是不适合的，因此研究适合于PS—FB—ZVS—

PWM变换器软开关的改进方法具有重要的意义．

2．4．1利用饱和电感的PS—FB—ZVS—PwM变换器

Ⅵ燃 D6

R+

vo

—

Lf

D6

R+

VO

●-

图2．7带饱和电感的Ps—FB—zVs—PwM变换器 图2．8饱和电感移至副边

利用饱和电感的PS—FB—ZvS—PWM变换器电路拓扑如图2．7所示。在基

本移相全桥变换器的基础上串接一饱和电感厶于变压器原边，同时使得变压器

的漏感k尽可能的小。对于理想饱和电感上s，当其上通过电流小于临界饱和电

流厶时，电感量为一恒定值三。，储存能量正比于流过电流的平方；当流过电流

大于厶时，电感量接近零值，储能维持恒定不变。饱和电感的这种特性使得在

滞后臂开关管关断时。谐振电感的能量足够大。满足ZVS的条件：在原边电流

从一个方向向相反方向变化时，谐振电感值很小，电流变化斜率很大，从而减

小了占空比丢失。通过合理的设计饱和电感的参数￡。、厶，使得厶=lorejdn，

l／2厶詹；G砰，可以在最小负载时有效实现滞后臂ZVS，同时减小了环流能量。
由于饱和电感只在原边电流小于矗时才起作用，在饱和状态时几乎为零，使原

边电流i。以几乎直线的斜率变化，大大减小了ip从一个方向向相反方向变化的

时间，减小了占空比的丢失。

在实际应用中，图2．7所示电路中饱和电感以很高的频率在正负饱和值之间

转换，磁芯损耗较大，温度较高。通常将两个饱和电感串接于副边两个整流二

极管阳极，在负载端并联一个续流二极管，如图2．8所示．每个饱和电感的磁芯

只工作在第一象限，减小了损耗。

2．4．2利用变压器激磁电感的PS—FB—ZVS--PWM变换器

基本的Ps—FB—zvS—PwM变换器在滞后臂开关管关断后，由于原副边

短路，使得变压器激磁电感￡。无法参与谐振。只有当激磁电流大于副边反射电

流loin时，‰才能参与谐振，缺陷是远远增加了原边导通损耗。如果在滞后臂

开关管关断时，使变压器原副边处于开路状态，激磁电感将与漏感串联参与谐

振。基于这种思路，提出了利用变压器激磁电感的PS—FB—zVS—PwM变换

器，电路如图2．9所示。在副边整流二极管阴极串联两个开关管S5、s6用来使



副边开路，增加一个二极管D7使得副边开路后续流负载电流．合理选取激磁电

感参数，使得l／2k^》G砰，可以让zvs零电压开关条件与负载无关．固定原

边的占空比，通过控制副边开关管调节输出电压，可以加快系统的动态响应，

简化控制电路，极大的减小了整流二极管的寄生振荡。

Ⅵ

图2．9利用变压器激磁电感的Ps—FB—zVS—PWM变换器

2．4．3利用输出滤波电感的Ps—FB—zvs—PwM变换器
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图2．10利用输出滤波电感的PS—FB—ZVS—PWM变换器

基本的PS—FB—zVs—PwM变换器在滞后臂开关管关断时，由于副边二

极管同时导通使得原副边短路，输出滤波电感无法反射到原边。如果使副边整

流二极管不能同时导通，则可以使输出滤波电感在滞后臂开关关断时仍能反射

回原边。图2．10为利用输出滤波电感的Ps—FB—zvs—PwM变换器，使用两

个饱和电感厶l、厶2串联在输出整流二极管阳极，用作开关使副边二极管不能同

时导通，滞后臂开关管关断后，滤波电感仍然参与谐振，ZVS易于实现。在很

大负载范围内，可实现ZVS，占空比丢失小，由于饱和电感的作用，二极管寄

生振荡很小。

2．4．4利用辅助电路的Ps—FB—ZvS—PwM变换器

通过给滞后臂增加辅助谐振电路提高滞后臂软开关的范围，可以得到零电

压转换的Ps—FB—zVs—PwM变换器，如图2．1l所示。辅助谐振电路由三。、

s5、s6构成。在滞后臂开关管关断过程中，辅助谐振电感工a和变压器漏感厶

共同对开关管的并联电容进行充放电，使得滞后臂容易实现软开关。利用辅助

谐振电路的方法，不影响主电路的功率传输，不会增加电路环流能量，开关管

的电压电流应力比较小。



图2．1l利用辅助电路的PS—FB—ZVS一”ⅣM变换器

2A．5利用隔直电容和饱和电感的PS--FB--ZVZCS--PWM变换器

PS--FB--ZVZCS--PWM变换器是使超前桥臂开关管实现ZVS开通关断，

使滞后臂开关管实现ZCS开通关断，解决了滞后臂开关管实现ZVS的困难问题。

实现ZCS的思路是在变换器原边电压过零时，使得原边电流也变为零．

图2．12是在原边加隔直电容和饱和电感的Ps—FB—zvzcS—PwM变换器

原理图。超前臂开关管仍然利用并联电容实现ZVS，滞后臂开关管利用厶和

cb实现ZCS，不再并联电容，以免开通损耗增加。图中c3、c4为开关管的寄生

结电容。

R

图2．12利用隔直电容和饱和电感的PS—FB—ZVZCS—PwM变换器

变换器桥臂斜对角两只开关管同时导通时，原边电流对隔直电容cb充电，

V。b线性变化，饱和电感处于饱和状态。超前桥臂开关管关断后，原边处于续流

过程中，vch近似恒定，极性与原边电流相同。成为反向阻断电压源，从而原边

电流迅速下降到零。这时饱和电感厶退出饱和，电感不再为零，阻碍了电流进

一步向相反方向变化，使电流维持在零，为滞后臂开关管提供了ZCS的条件。

2．4．6利用有源箝位电路Ps—FB—zvZCS--PWM变换器

图2．13所示为副边加有源箝位电路的PS—FB—ZVZCS—PwM变换器电

路，开关管S5和箝位电容cc构成有源筘位电路。电容Cc值足够大，使得V。

相当于一恒压源，在原边电流续流期间，V。反射回原边对原边电流复位。变换

器桥臂斜对角两只开关管同时导通时，能量从原边传递至副边，箝位电容cc通



过开关管s5的反并联二极管充电至副边整流电压V，．在超前臂开关管关断后，

原边电流续流时，s5开通，V。反射到变压器原边，作为阻断电压源使原边电流

迅速下降，为滞后臂开关管提供ZCS的条件．由于箝位电容和开关的作用，使

得副边电压占空比大于原边，增加了变换器的效率．

VI

U

D1j 【0五

r Tcc I I

f一

D型 l眺

图2．13带有源箝位电路的PS—FB—zⅥ犯S—PWM变换器

2．5双向DC／I)C变换器降压电路的选取

图2．14给出了几种移相控制软开关全桥变换器的占空比丢失比较示慈图，

可见原边串隔直电容和饱和电感的全桥变换器具有很小的占空比丢失．虽然有

源箝位型具有更大的有效占空比，但其控制较复杂，筘位开关工作于硬开关状

态。

占

占

和电感型

图2．14几种全桥移相变换器占空比丢失示意图

由以上分析，选取在变压器原边串隔直电容和饱和电感的PS—FB—zvzcS

—PWM变换器做为论文所提出双向DC／DC变换器的降压电路组成部分。采用

这种电路结构，软开关的范围很宽，占空比丢失很小。环流能量很小，导通损

耗很小，控制方式简单。



2．6具有推挽结构的隔离型Boost DC／DC升压变换器

2．6．1推挽式DC／DC变换器

广] 厂] ．

、嗡。尖n：
图2．15推挽DC／DC变换器 图2．16开关臂Sl的驱动和两端电压

推挽式变换器实际上是由两个正激式变换器组合而成，两个正激变换器工

作相位相反．图2．15所示为推挽DC／DC变换器电路。开关管SI、S2在每个周

期各自导通半个周期，交替将能量传递给负载。推挽变换器首先将直流电压源

转变为交变的方波电压，通过高频变压器改变幅值，在经过整流和滤波得到所

需要的输出电压。可见推挽变换器属于直流一交流一直流结构变换器．输出整

流电路通常有两种结构：全波整流电路和全桥整流电路。全波整流电路只有一

个二极管的导通压降，因此适合于低电压输出场合，效率较高。桥式整流电路

的整流二极管承受的电压应力只有全波电路的一半，因此适用于输出电压较高

的场合。图2．15所示推挽电路输出采用桥式整流电路。推挽电路具有结构简单，

开关管驱动控制无需电气隔离等的优点。

图2．16所示为推挽管sl的驱动信号和两端承受电压波形。开关管在导通时

承受电压为零，在关断时，由于受到变压器上感应的电压，承受两倍的电源电

压。在死区时间内，由于两个管子均不导通，绕组中没有电流，所以两个开关

管均承受电源电压。在开关管关断的瞬间，由于变压器漏感中的电流与开关管

的结电容发生振荡，会使得开关管瞬时承受很大的尖峰电压，有可能损坏开关

管。因此需要采取措施来抑制开关管关断尖峰电压，通常采用无源缓冲电路来

吸收变压器漏感中的能量。从电压尖峰产生的根源来说，是要设法减小变压器

的漏感。

忽略开关管的通态压降和整流二极管的正向导通压降，可得：

Vo=瓮争％翊嗤j
当开关管导通占空比为0．5时，输入电压固定，由上式可得输出电压的大小

仅仅与变压器匝比有关。在升压变换场合，如果仅仅依靠变压器来将电压提高

到需要数值，则变压器原副边匝比比较大，绕组问耦合不佳，使得漏感较大。

由上分析，漏感越大引起电路振荡越大，使得开关管关断时电压尖峰大，电磁

干扰增加，降低变换器效率；漏感还会引起较大的占空比丢失，使得变压器磁

芯利用率降低，从而不利于变换器的优化设计。如果采用推挽‘DC／DC变换器作



为论文所提出双向DC，Dc变换器的升压变换电路，显然不是很适合．

2．6．2推挽结构隔离型Boost DC／DC升压变换器

文献【31l【32】嘟l断1提出了一些级联型的DC／DC变换器，这些变换器的一个共

同优点是适合于输入输出电压等级相差较大场合。将级联型变换器的思路应用

于推挽式Dc，DC变换器，论文提出了一种新颖的软开关推挽式隔离型Boost

DC／DC升压变换器，如图2．17所示．推挽式隔离Boost变换器是由Boost变换

器级联推挽变换器构成，通过一种控制策略，去掉了其中的冗余元件，使得两

个独立的功率模块级联为一个整体结构。得到一种新颖的升压电路拓扑。耦合

电感三，厶、辅助开关管S2和反馈二极管D。构成辅助电路，实现了升压开关管

Sl的ZVT和S3、s4的零电压开通与零电流关断，同时辅助开关管s2零电流开

通和近似零电压关断。为了简单，暂不考虑用来实现软开关的辅助电路，输入

电压巩先经过SI、厶构成的Boost电路初次升压到一定的数值，再经过后级推

挽变压器二次升压后，由二极管D柚。构成的桥式电路整流得到需要的输出电
压。可见升压是由前级Boost电路和后级推挽变压器共同完成的，因此可以在

一定程度上解决变压器匝比过大问题。
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图2．17软开关推挽式隔离型Boost DC／DC升压变换器

采用图2．17所示推挽式隔离Boost变换器作为论文提出双向DC／DC变换器

的升压变换部分基本上是合适的．推挽式隔离Boost变换器保留了推挽电路结

构对称简单，驱动无需电气隔离的优点。开关管关断时承受两倍的输入电压是

一个较大的缺陷，在所提出双向DC／DC变换器中，让推挽Boost结构位于低压

侧，因此两倍的电压应力对于管子的选取不会造成太大的难度。

2．6．3软开关推挽式隔离Boost DC／DC升压变换器工作原理1671

在工作原理分析之前，作如下假设：所有元器件都是理想的；忽略变压器

的漏感；输入滤波电感足够大，可以忽略输入电流的波动；滤波电容co足够大，

高压侧负载可等效为一恒压源【，H。电路在升压时的主要工作波形如图2．18所

示，半个周期可分为8个阶段，各阶段等效电路如图2．19所示。

(1)阶段1[to～t1]：设to时刻之前，Sl、S2、S3均处于关断状态，S4导通，Boost

电路储能电感中的电流流过S4，通过变压器将能量传递至高压侧，如图2．19(a)

所示。to时刻，开通辅助开关管S2，由于电感厶而ZCS开通。此后，S4中的电

流妇向工f中转移，“在UH／n∞为变压器T高、低压侧绕组匝比)的作用下线



性上升，UH／n为变压器高压侧折射到低压侧的电压．在tl时刻，“上升到等于

输入电感电流，酞下降到零，s4实现了ZCS关断．等效电路如图2．19(b)所示．

(2)阶段2[tl-tz]：tt时刻，cr、厶发生谐振，电感厶中电流继续上升，在tz

时刻“上升到最大值，‰下降到0。等效电路如图2．19(c)所示。
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图2．18升压变换时的主要工作波形
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图2．19升压时半个周期电路工作各个阶段等效电路
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(3)阶段3[trt3]．t2时刻，谐振电路停止谐振，由于“大于输入电感电流屯l，

所以“要通过Sl、s3、S4的反并联二极管进行续流。此时由于DI的导通，地l

被筘位在零，在此阶段开通sl，则荬=舅了SI的零电压开通。该阶段将持续到辅

管S2关断为止，在此阶段中，电感电流“保持恒定。等效电路如图2．t9(d)所

示．

(4)阶段4[t3一t4]：在t3时刻，关断S2。近似为零电压关断。厶中电流不能突

变，“在如—“的短暂期间迅速下降到零。在“减小时，耦合电感构成的反激式

变压器原边电压为上负下正，所以副边D。承受正压而导通，副边电流也开始

从零上升．由于DI的导通使得副边电压被箝位在仇，折算至原边的m=
Ud．I(nl为耦合电感原、副边绕组匝比，下同)，则s2关断时承受的us2比较小，

所以s2近似ZVS关断。在t4时刻，厶中能量全部转移到上s中，fh上升到最大

值。等效电路如图2．t9(e)所示。

(5)阶段5[t4一td,在该阶段，工s继续将能量反馈回电源端，在ts时刻完全反

馈完．电路其他部分与普通Boost变换器在开关管导通时的工作情况相同。等

效电路如图2．19(t)所示。

@阶段6[ts～td．在此阶段，只有SI导通，因此电路工作模式完全与普通
Boost电路在开关管导通时相同，持续时间由电路的占空比决定。等效电路如图

2．19(g)所示。

(7)阶段7[t6一tT]：在t6时刻，关断开关管sI，由于cr的缓冲作用，sl实现

了ZVS关断。电容cr通过输入电流恒流充电，‰线性上升。在关断Sl之前，

s3的两端电压一直被箝位在0，又由于s3的驱动信号在t3时刻就已经存在，所

以关断sl时，s3零电压开通，在t7时刻，输入电感电流通过S3流动。等效电

路如图2．19㈣所示。

(8)阶段8[tr-ts]：此阶段，电路工作于Boost电路的能量传递过程，以常规

的PWM方式运行，持续时间由变换器占空比所决定。等效电路如图2．19(i)所

示。

由于电路的对称性，后半个周期Sl、S2、s4的工作过程与前半个周期相似，

不再赘述。

2．6．4推挽式隔离型Boost DC／DC升压变换器软开关实现条件

(1)cr的设计

谐振电容cf用来使开关管Sl实现零电压关断，cr的选择应使№I上升的速

度不要太快，否则不易实现零电压关断．通常采用下式计算：
，

cf=毒毕(2—3)ff，其中tf为开关管的关断时间．
UH，疗

(2)厶的设计
’

为了不影响电路的近似PNM工作方式，辅助电路的工作时间不易太长，



一般不超过0．1n r为工作周期．工r的选取满足下式：

7；：t^一+等√厶cf≤o．1T，满足上式的上f即可实现SI的zVT．
UH，_rI ‘

(3)m的设计

厅l取较大值，电流矗)|较小，则辅助电路传导损耗小，由D。反向恢复电流

引起的EMI小．同时，№2比较小，关断s2时可近似看作零电压关断。

综上所述，将PS—FB—zvzcS—PwM变换器用于降压功率变换，将软开

关推挽式隔离型Boost DC／DC变换器用作升压功率变换，二者组合起来，便得

到了本文所提出的新型双向DC，DC变换器。

2．7双向DC／DC变换器的变压器偏磁问题ImH741

在开关电源技术中，功率交换器的变压器偏磁问题一直是影响其实际应用

的重要问题。各种PWM开关型变换器都不同程度的存在着偏磁问题．偏磁是

指变压器的磁芯工作磁滞回线中心偏离了坐标原点，正反脉冲过程中磁工作状

态不对称的现象．对于正激和反激式等单端开关变换器而言，偏磁现象是不可

避免的存在着。在正激变换器中，变压器只承受单向的脉冲电压，因此变压器

单向磁化造成直流偏磁．反激式变换器如果不能在开关管关断期间将变压器能

量全部释放，也会导致直流偏磁现象。对于推挽、半桥、全桥等双极性变换器

而言。从理论分析应该不存在变压器偏磁问题，但由于开关器件的特性差异，

控制的细小误差等原因，变压器承受的正反方向的电压脉冲不可能完全一致，

从而造成了直流偏磁。偏磁使得变压器磁芯饱和，变压器原边绕组电流过大。

引起温升和大的损耗。偏磁现象严重时，会烧毁功率器件和变压器。

论文所提出双向DC／DC变换器由全桥结构和推挽结构组合而成，也存在变

压器偏磁问题，如何抑制直流偏磁，对于该变换器的实际应用具有重要的意义。

2．7．1直流偏磁产生机理

变压器的偏磁本质原因即是变压器磁芯正反两个方向承受的伏一秒积是不

同的，磁通逐渐朝向某一方向增加，导致磁芯磁感应强度饱和。伏一秒积的不

等是由变压器原边通过直流分量引起的，变压器原边等效阻抗对直流分量只表

现为电阻特性，原边绕组内阻很小，只要很小的直流分量就可以在原边绕组中

形成很大的直流磁势，造成变压器磁芯工作的磁化曲线发生偏移。

将脉动的方波电压加到变压器原边绕组，磁芯的磁通也近似线性的变化，

满足下式：

—dO—：“一皿
—d—t

2“一』代

甜是方波电压的幅值，，表示原边绕组电流，置表示原边绕组内阻。中表示磁通．

如果甜是正负幅值对称的方波电压，在变换器达到稳态时，变压器的磁通



是对称的锯齿波，正负方向的磁通变化量相互抵消。

正半周期的磁通变化量为：舯+=f．0+一lit如
由

负半周期的磁通变化量为：AO一=【0一一IR枷
一I。

当△o．=△o一，正负磁通相抵消，磁芯工作磁滞曲线关于原点对称，正反

向最大磁感应强度玩。相等，不会产生偏磁，如图2．20(a)所示。

如果14的正负幅值受到干扰而变得有所不同，或者正负脉冲宽度产生变化

不再相等，由上式可知，变压器的正反方向磁通变化量不能够抵消，即变压器

两个方向的伏一秒积不再相等，磁化曲线便偏离了对称中心朝向某个方向逐渐

增加，直至磁芯饱和．图2．20@所示为电压方波宽度发生变化时，变压器偏磁

示意图。正向脉冲增加t，负向脉冲减小t，变压器承受的正向电压比反向电压

多2f时间，则AO．>△o．，变压器绕组正反两个方向的伏一秒积不再相等，如

图中的阴影面积sl>s2，变压器磁通朝正方向增大。经过一个工作周期，变压

器磁通的变化量为： AO．一AO．=2ut。
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图2．20变压器磁化曲线

变压器绕组上的压降腰对于变换器建立新的平衡状态有一定的作用。当发

生偏磁时，绕组中产生直流磁化电流厶．如果矗足=2ut，就达到新的平衡状态，

但磁化曲线不再对称。由于磁化曲线是非线性的，偏磁严重时，磁芯很快进入

饱和状态，新的平衡状态来不及建立，功率器件可能已经损坏。图2．20(C)所示

为方波电压的正负幅值发生变化时引起的偏磁原因。

2．7．2全桥电路的偏磁问题

野匦罾
图2．21全桥．Dc，Dc电路结构

全桥DC／DC变换器如图2．21所示，

图2．22隔直电容抑制偏磁

工作方式为：开关管sl、S4导通时，



S2、S3截止，变压器原边绕组承受正向电压VhI；开关管S2、S3导通，Sl、s4

截止时，变压器原边绕组承受反向电压v．m。假设变压器本身为理想的，sI～s4

的导通管压降分别为V出I～V“，则在sl、S4导通的乃时间内，变压器原边绕

组的正向磁通变化为：

△ml=妒么一吃l一吃．皿

在s2、s3导通的乃时间内，变压器原边绕组的反向磁通变化为：

A02=帆一圪2一吃3皿
如果开关管的通态压降相等，V矗=v越=vds3=vds4：开关速度一致，即导

通时间相等，T1=乃；电路不受其它干扰。则可知，变压器正反两个方向的磁

通变化相等A ol=A中2，因此不存在偏磁问题．

然而在实际中，存在着以下一些非理想因素：

(1)开关管的特性参数不可能保证完全一样，开关管的通态压降存在差异，

开关速度也不可能一致。

(2)控制电路输出的驱动脉冲宽度不可能完全相同，驱动信号的传输延迟时

间存在差异．

(3)开关电源是一个闭环系统，为了满足输出特性需求，需不断调整脉冲宽

度，反馈回路也会引起调制的不对称性．

(4)驱动信号可能会叠加上一些干扰信号，造成细小的误差。

这些因素导致加在变压器原边绕组上的电压波形正负幅值不等或电压波形

的正负脉宽不同，使得变压器原边绕组在两个方向上的伏一秒积不同，产生偏

磁现象。

由上分析可见全桥电路的偏磁问题是不可避免的，偏磁造成变压器原边电

流急剧增加，导致温升问题和损耗问题，严重时会烧毁功率器件，因此必须采

取措施抑制全桥电路的偏磁现象，才能提高系统的可靠性。

2．7．3全桥电路的偏磁抑制措施

对于全桥电路的偏磁抑制措施有很多种，在不少文献中均有研究。

(1)尽量选取动静态开关特性一致的功率器件，即管压降相同，开关速度一

致。这就要求尽量选择同一批次，同一厂家的功率管。

(2)使用MOSFET管可以在一定程度上抑制偏磁问题。因为MOSFET没有

反向恢复时间，如果门极信号导通时间相同，则漏极导通时间也相同；同时

MOSFET通态电阻具有正的温度系数，即温度升高时，通态电阻增加。导通电

流大(或导通时间长)的MOSFET管上功耗大，则通态电阻增大，MOSFET上

压降增大，加在变压器上的电压值减少，从而降低伏秒值，在一定程度上抑制

了偏磁现象的发生。

(3)给变压器磁芯增加气隙，可在一定程度上避免磁芯的工作磁化曲线向磁



滞回线的转折部分移动，使曲线的转折弧度部分移动到更高的磁场强度，这样

允许磁芯运行有较大的偏磁而不至于饱和。该方法只能解决磁芯的饱和问题，

并不能从根本上解决直流偏磁和桥臂电流不平衡问题，此外变压器磁芯利用率

不高，激磁电流增加，绕组损耗增加．因此这种方法只适用于功率较小，频率

较低的场合．

(4)在变压器原边回路中串联一隔直电容是一种较为常用的抑制偏磁的方

法，如图2．22所示。隔直电容cb能够自动消除因电压幅值不同引起的正反两个

方向磁通量的差异．如果开关管sl、s4的通态压降比S2、S3的小，则变压器原

边绕组在sI、s4开通期间承受的正向电压大于在S2、S3开通期间承受的反向电

压，即在Sl、S4开通期间变压器原边绕组的伏一秒面积大于在s2、S3开通期间

的伏一秒积面积。这就使得电容cb端电压vc为左正右负。由于隔直电容的作

用，SI、S4导通时，变压器原边绕组承受的电压为(vin—V山I—V斟一vc)，在S2、

s3导通时，承受的电压为Ⅳ岫一V越一V∞+Vc)，直到两个方向达到新的平衡，

Vc变为稳定值。

隔直电容流过全部的原边电流，电容温升高，因此会带来一定的功率损耗，

在大功率场合，电容体积也较大，成本较高。但是对于由于开关管的驱动脉冲

宽度不同引起的偏磁现象，串入隔直电容只能在一定程度上抑制偏磁，不能完

全消除。因为主变压器的工作状况还受到负载端的电流影响。通常开关变换器

的输出滤波电感都是足够大的，可将其等效为一电流源厶，则变压器副边电流

为正负对称的平顶波形。如果开关管S卜S4的导通脉宽增加d，开关管S2、S3

导通脉宽减小正变压器原副边电流波形如图2．23所示。变压器原边电流是由

负载电流折算至原边和原边激磁电流叠加而成的。串入隔直电容后，原边电流

的平均值必须为零。由于折算至原边的负载电流Idn正负方向宽度不等，所以

折算至原边的Idn的平均值不为零。要保证原边电流ip平均值为零，只有原边

的激磁电流J砩平均值也不为零．用铀表示原边电流平均值，厶。表示负载电
流平均值，厶。。表示原边激磁电流平均值，r表示周期．

而w=厶一+正np“=0
厶m=Idn’2d／T

五∞。=一J咖+2d／T

由上式可得只要d不为零，就会存在直流磁化电流k。不等于零，就会存

在偏磁问题。

(5)采用电流型的控制方案。通过检测变压器原副边的电流或开关管流过的

电流值，反馈至控制电路的PWM信号产生电路，调整输出的PWM脉冲信号

宽度，将变压器励磁电流控制在一定范围内，来达到防止偏磁的目的，这是最

有效的措施．

文献【72l中，通过检测变压器原边电流的正负幅值，将其转换为单向方波脉
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冲，然后与UC3875原始的PWM锯齿波信号相叠加，叠加信号作为实际产生

PWM驱动脉冲的基准锯齿波，再与输出电压反馈信号进行比较产生所需要的

PWM驱动脉冲．如果存在偏磁，输出的两个前后PWM脉冲宽度将不相同，以

此来调整原边绕组的伏一秒积相等，消除偏磁．同时该方法对变压器原边电流

也有过流保护功能。

文献[70l中，通过检测变压器原边电流对PWM脉冲宽度进行微调来实现抗

偏磁．如果原边电流正、负峰值不等，电路输出偏磁信号，经PID控制器放大

后送到脉冲宽度微调电路，对脉宽进行修正．该方法实际上仍是电压型控制，

克服了电流型控制需要电流补偿、容易产生不稳定等缺点。

文献【醯】旧l中，采用差动高阻积分电路直接检测变压器原边绕组电压中的直

流分量，进行处理后送至控制电路，参与输出PWM脉宽调制，实现了实时偏

磁校正。同时采用输出LCC滤波电路，既有防偏磁作用，又有很好的滤波效果。

文献【73】中，利用电流型控制自动平衡变压器伏一秒积的特点，控制芯片采

用电流型的UC3846。当变压器未发生偏磁或偏磁不严重时，变换器工作在电压

型PWM控制方式，当偏磁超过一定程度，检测到的原边电流参与调节输出脉

宽，使变压器正、反向伏一秒积重新相等。

文献【71】中，采用电流型控制模式。通过将原边检测电流送至移相控制芯片

uc3879的电流端、锯齿波产生端和补偿端实现了在全负载范围内的抗偏磁措

旅。

图2．23变压器原副边电流波形 图2．24推挽变换器

2．7．4推挽式隔离Boost变换器的偏磁抑制

推挽变换器不适用于大功率场合，一方面是因为其开关管承受两倍的输入

电压应力。另一方面则是因为其更容易产生直流偏磁问题。如图2．24所示，推挽

电路的变压器有三个绕组，如果绕制时不能保持良好的对称性．很容易产生变

压器偏磁，磁芯饱和。因此对变压器的绕制提出了较高的要求。

设推挽变压器原边的两个绕组分别为Npl、Np2。则
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蚧最虮d02=最西
如果Npl=Np2，不会产生偏磁；但是推挽变换器的两个绕组Npl、Np2很难完

全相等，偏磁是必然的。

与全桥变换器相似，在推挽交换器中，推挽管sl、s2的导通压降的不同，

开关速度的差异，由反馈控制误差和其它干扰引起开关管驱动信号的宽度不完

全一致，都会造成变压器磁通正反方向不对称，磁芯磁化曲线偏离原点，产生

偏磁。

推挽式隔离型Boost电路也存在着推挽电路容易偏磁的问题，如何有效抑制

偏磁对其实用性很关键。

推挽式电路的偏磁抑制措施与全桥变换器相似，从主电路本身考虑，尽量

选取开关参数特性一致的开关管；选择MOSFET作为功率开关器件，不存在反

向恢复时间，而且随着温度的上升导通压降也增加；在磁芯中加入气隙，使磁

芯虽有一定偏磁但不致饱和；在变压器副边串入一隔直电容；稍微增加原边绕

组的电阻，绕线电阻的压降可以减轻伏一秒积的不平衡，电阻可位于功率管的

集电极或发射极；在绕制变压器时尽量保持良好的对称性和耦合系数；合理分

布PCB板上驱动线路。 ．

当然，对推挽电路来说，采用电流型的控制方案解决偏磁措施是最佳选择

之一。文献[741中，采用基于UC3846电流型控制芯片的直接电流峰值控制技术，

及时准确的检测出变压器中的瞬态电流，形成逐个电流脉冲检测。只要给定或

限制参考电流，就可以准确地限制流过变压器的最大电流，有效地抑制了变压

器的偏磁现象，同时对变压器和开关管还有过流保护功能。

综上所述，对于论文所提出的新型双向变换器在降压和升压功率变换中，

主要采用以下措施抑制偏磁：

(1)合理设计电路，选取特性一致的开关管，尽量使变压器绕制良好。

(2)串入隔直电容，合理设计两个功率流向所需的电容大小，以提高效率。

(3)通过霍耳器件检测变压器原边电流，送至控制电路，用以调整PWM脉

冲宽度。

2．8一簇基于反激式耦合电感的zvT DC／DC变换器1751

论文提出了利用一耦合电感构成的辅助电路实现变换器在升压功率变换时

所有开关管的软开关．利用耦合电感实现开关管zvT的技术已经在文献1761[771有

过研究，在这些文献中，耦合电感均用作正激式变压器，所用元器件相对较多。

论文将耦合电感用作反激式变压器，所用元器件很少。

论文所提出的反激式耦合电感zvT软开关方法简单高效，具有比较广泛的

适用性．在这里将它们应用于基本的DC．DC变换器拓扑，提出一簇耦合电感反

激式zVT软开关DC．DC变换器，如图2．25所示．该方法亦可应用于一些隔离型



的变换器中．

n昏‘ 乞曰凳奄 一‘T＼I l 碥；囝
盛(a)Buck鳓；囝

图2．26能量反馈至负载端z、盯Boost变换器



第三章双向DC／DC变换器主电路设计

论文所设计的双向DC／DC变换器是用于一电动汽车车载电源系统的，主要

电路参数为：

额定功率为3KW：低压侧电压24V，额定电流为125A；高压侧电压270V，

额定电流为11．2As开关管SI、s2频率100KHz，S3～S8频率为50KHz；双向功

率传输效率fI>90％。

图3．1双向DC／DC变换器主电路

双向DC／DC变换器主电路如图3．1所示。主电路参数设计主要包括高频变

压器、开关管选取、升压电感和隔直电容计算、辅助电路设计等。

3．1高频变压器磁芯选择

高频变压器在电路中起着能量传输以及电压转变的作用，同时变压器还与

功率半导体器件相连，因此变压器的设计很重要。这里采用常用的Ap面积乘积

法来设计高频变压器。

对于本设计中的双向DC／DC变换器，以降压变换全桥电路为主设计高频变

压器的磁芯、匝比、导线型号等，同时通过验证来判断所设计变压器是否适合

于升压变换时的推挽Boost电路。

在降压变换时，取开关管频率为50KHz，变换器效率取为0．9。该变换器的

设计功率为：

Ap=
2机吃b'K，Kc 2x0．9x50x103 x1500x2x0．5xl

=22．2 (3．1)

其中rl表示变换器效率，风。为最大磁感应强度，导线电流密度系数6取为

2．0A／mmz，窗口的铜填充系数足。选取O．5，铁芯填充系数Kc取l。

选取R2KB铁氧体磁芯EE85作为变压器的铁芯，EE85的功率容量乘积为：

ae×Ao=7．67X8．55=65．6 (3．2)

4。表示磁芯的中心柱截面积，Ao表示磁芯窗口面积。

由上面两式可知，采用EE85做为本变换器的磁芯，功率容量是足够大的．

3．2变压器匝比确定

考虑降压交换对，高压侧电压波动为10％以内，则变压器原边绕组匝数为：



以=蔬V**Ⅻ,丽x10sA=—4x50凳x10‰1500x 67-13匝
(3．3)’

KffIB。I
1
x 1．

’1

式中厨表示波形系数，对于正弦波，厨为4．44；对于方波，Kf．为4。五为开关

频率，％为工作磁通密度，爿。为磁芯中心柱截面积．

考虑到元器件损耗，取原边绕组匝数为16匝．

为了能在任意输入电压时得到所需要的输出电压，变压器的变比应该按最

低输入电压Vi。妯来选择。变压器原副边匝比在一定程度上取较大值，这样可以

减小开关管的通态电流，降低整流管的反向电压，提高变压器的利用率。考虑

到移相全桥变换器的副边占空比丢失问题，取副边最大占空比为0．8。变压器副

边输出所要求的最小电压值为：

一晌：竺竺≤盟：鱼掣：35．5V (3．4)’●m n ^o
’

、-’’，

上，m№ V·o

其中VD为输出整流管正向压降，vLf为输出滤波电感上直流压降，D。。

表示副边最大占空比。则变压器的匝比为：

，l_：兰舀生：匕堂二垒堡：—27—0
‘

一血 ■血

x0．9—20

35．5
=6．28 (3．5)

式中aVl表示原边开关管、隔直电容、饱和电感等总的压降。

可以算得变压器副边绕组匝数为：
Ⅳ 1‘

M=2=兰=2．551"ffi (3．6)
nt o·Z,6

取副边匝数为3匝，则变压器原边匝数调整为18匝，原副边匝比取为m=6。

验证所选取变压器参数是否符合升压变换，升压变换时，变压器匝比为l，6。

对于推挽电路而言，其输入电压ViIII为Boost电路的输出电压，推挽管的最大占

空比为0．45。其输出电压vol满足下式：

圪．：监2D腿
以2

(3．7)

考虑升压变换时电路中管压降、隔直电容压降、绕组压降等为△V2=20V，

只要输入电压Vml最小时，能得到所需输出电压就可以满足在任何情况下的升

压变比关系。由式3．7可以推出n2需满足：

开2≤％7“+lm△m％2D眦
(3．8)

其中V蛔l。．m为Boost电路的输出电压，只要满足

‰≥警铲鬻宇1 54矿 ㈤
由式3．9可见，只要前级Boost变换器的输出电压大于54V时，按降压变

换时设计的高频变压器匝比就可以满足升压变换．通过控制升压管S。的导通时

间，很容易得到54V的电压。



对于Boost电路，开关管的占空比在0．5一O．7之间，易于实现高频化和高

效率．本设计中，Boost电路输入24V，输出54V左右，因此开关管的占空比

为：

D--1一鲁：l一筹-o．56 (3．10)
匕 54

、 7

占空比为0．56，可见控制上易于实现，又满足高频化和高效率的要求．

双向DC／DC变换器在降压时开关频率取50KHz，升压时前级升压管开关频

率取100Ⅺ舷，则后级推挽管开关管开关频率为50KHz，保持了变压器在双向

交换时的脉动频率一致，易于变压器参数优化设计．

3J原副边绕组线径

考虑绕组导线在高频时的集肤效应，导线的穿透深度计算如下：

扣J荔=焉=、／丽丽两毫丽丽。2．96×l旷州(3．11)
式中u=41rxl0"TH／m为磁导率，',／=58x106Q·／'／1为铜导线的电导率。绕组应

选用直径小于2A----O．592mm的铜线。

选取导线电流密度为2A／mm2，则原边导线的截面积为：

％栌270x0．9x2
=6．173(mm2) (3．12)

原边可以选用宽度30mm，厚度0．25ram的铜条一股绕制。

变压器副边为双半波整流，变压器副边绕组流过的电流五为：
1，‘

L=睾=88．4A (3．13)
吖二

副边导线截面积为：

E：冬：掣：44．2(ram2) (3．14)
O 二

副边可以选用宽度30mm，厚度0．Smm的铜条三股并绕。

3．4降压时开关管的选取

变换器在降压变换时，输入电压为270V，超前臂开关管承受输入电压；滞

后臂开关管电压应力为输入电压加上隔直电容的最高电压，其值大约为1．1倍的

输入电压。考虑输入电压波动，取最大值297V，电压裕量取1．5～2倍，则选取

的开关管耐压值在500V以上即可。输出额定电流为125A，考虑滤波电感有10％

的波动，变压器副边最大电流为137．5A，变压器原边开关管流过最大电流值约

为137．5／6=23A，电流裕量取2倍，则可选取额定电流为45A以上的开关管。

超前桥臂实现零电压开关，选取Infineon公司的MOS管SPW47N60S5，其额定

电压为600V，额定电流为47A，导通电阻为0．07Q，导通损耗较小。滞后桥臂

实现零电流开关，选取FUJI公司的IGBT管1MBH50D--060，额定电压为600V，



额定电流为50A．

为了简化电路，考虑利用开关管的反并联的二极管作为升压时的全桥整流

电路的四个二极管使用．升压变换时，变压器副边是全桥整流电路，输出电压

为270V，输出电流为II．2A．考虑到整流二极管在开通和关断时存在尖峰电压、

电流，选取时需留有一定裕量．SPW47N60S5的反并联二极管额定参数为

600V／47A，IMBH50D一060的反并联二极管额定参数为600V／50A．可见用所

选开关管的反并联二极管代替整流管是可行的。

3．s升压时的开关管选取

在升压变换时，Boost电路的输出电压在54V左右，由于后级推挽变压器

的作用，升压管sl承受的最大应力电压Boost电路输出电压的两倍，在IOOV

左右，取1．5～2倍的电压裕量。升压管流过的最大电流为最大输入电流：

‘一=击=恶副，8．8爿 ㈤
电流取2倍的裕量为300A．选取SKMl80A020作为升压管，额定值为

200V／180A，试验中可用两个管子并联使用．

对于推挽管s3和S4，关断时承受的反向电压等于前级Boost输出电压的两

倍，也为IOOV左右。由于变压器漏感会引起尖峰电压，加大了开关管所承受的

电压峰值，因此在选择开关管的时候要考虑到漏感的影响，选取开关管的电压

应大于300V。推挽管的最大电流：

L。：每：]138f．8：98．2A (3．16)

电流取2倍裕量为200A。选取2MBl200N--060作为推挽管，额定值为

600V／200A。其封装为对管形式。

考虑利用推挽管的反并联二极管作为降压电路的整流二极管。对于降压电

路，输出电路是双半波整流，整流二极管所承受的最大反向电压为：

‰：坠一2x。29'7：99y (3．17)
啊 。

考虑整流管的尖峰电压，取2倍的电压裕量200V．整流管流过电流的有效

值为l，√2倍的额定电流．额定电流为125A，流过二极管的有效电流为88．4A，

峰值电流为125xi．1=137．5A。2MBl200N-060反并联二极管额定值为

600、r／200A，可以用来作为降压电路的整流管．

3．6升压电感的计算

Boost电路的储能电感大小决定了输入电流的纹波，输入电流的纹波一般取

为电流峰值的10％．当输出功率最大，输入电压最低，输入电流的纹波最大，

所需要的电感值为最大．
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输入电流的最大峰值为：

‘一=击=器引，s．s^ ㈥
由于输入电流较大，实际中取电流脉动值为10％，则纹波电流为：

A／L=O．1‘。=0．1x 138．8=13．9A (3．19)

开关周期为10us，以Boost电路输出电压为56V计算，

厶=急。c=是半z=篙×等x10us以s7uH∞∞
由于升压电感在降压时还当作滤波电感使用，因此需计算在降压变换时的

数值。降压输出电路为双半波整流，因此变压器副边频率为原边开关管的2倍，

滤波电感电流脉动频率为100KHz。输出额定电流为125A，考虑电感纹波电流

为输出电流的10％时电流为连续状态，则输出滤波电感为：。2焘【1。南j B2。，

： 孥 I一 丝 1：4．75uH
2×100x107×0．1x125＼ 297／6—1一lJ

综合考虑，选取升压电感值为10uH，可以同时满足升降压的需求。

3．7饱和电感的设计

饱和电感是为了实现滞后桥臂的ZCS，它的散热和高频损耗是降压变换时

全桥电路的主要问题。由于饱和电抗的功耗较大，而且电感量易发生变化，设

计时选用矩形度好、损耗小的铁芯材料。

在移相全桥ZVZCS变换器中，饱和电感只用作一磁开关，并非通过所储存

的能量来实现滞后臂ZCS，因此饱和电感的伏秒积无需设计过高，使得占空比

损失比较小。饱和电感在滞后臂关断过程中，可分为两个工作阶段：(1)在变压

器原边电流下降为零到滞后臂开关管导通时间段n内，阻止由于p‰引起的电

流反向流动；(2)当电源电压加到饱和电感上，饱和电感进入饱和需要一短暂时

间死，使得原边电流不能立即上升。

第二阶段电感伏秒积在实际中通常取为固定值．

饱和电感的总伏秒积为两个时间段死和死伏秒积之和。则在时间段乃内

的伏秒积为：

明：‰瓦：‰(二T一譬一AT) (3．22)

‰*inloD-T (3．23)
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AT≈业；—4Lt—C6
‰DT

明=鲁(Dr2一D⋯T一8LIe)
‘8C．

⋯

最终设计的饱和电感值只要满足下式即可：

中雎≥‰耻№-(DTi-DiTi-SLkC,)
3．8浊jI童电容诜取

(3．24)

f3．25)

(3．26)

在输出的整流电压中，包含有高频纹波，为了满足输出低纹波的要求需要

合理设置滤波电容。一般输出电压交流纹波峰值△Vp翌OOmV。考虑到功率开关

管和整流二极管开关时造成的电压尖峰以及直流母线电压残留的lOOHz纹波，

取输出电压的交流纹波△、，o=50mV。

(1)降压变换时，输出为双半波整流，频率为IOOKHz，则滤波电容大小为：

V r V 、wc1-丽o 【1_匠有毛瓦J_297心 (3．27)

输出电压为24V，选电容的耐压值为35V，为了减小电解电容的寄生电阻

电感，实际中用4个2200uF／35V的电容并联。

(2)升压变换时，输出为全桥整流电路，输出仅仅通过滤波电容滤除纹波，

省去了滤波电感。考虑电容上电流为输出电流值的20％，则滤波电容大小可按

下式计算： 一：警￡：黑×lOus=Co 56uF一 (3．28)2面1，2瓦而。的 Q‘2”

输出电压为270V，选取电容耐压值为400V，实际中使用4个220uF／400V

的电解电容并联．

3．9抗偏磁电容选取

在功率的双向变换过程中，均采用隔直电容在一定程度上防止变压器偏磁，

因为隔直电容上也会产生一定的压降和功率损耗，所以需分别计算升降压变换

时的隔直电容大小，以提高变换器效率，优化设计．

(1)降压变换时，变压器原边全桥电路中串入隔直电容，一方面用来实现滞

后臂开关管的ZCS，另一方面用来防止偏磁发生．可按下式计算：

‘一2云2‘蒜。14J3彳 (329)耻糕r--=旦4x50x103 x0．2x270-1．23订 (3．30)L扪2 4正％一1’23甜 Ⅲo)



式中V曲=20％V蛔，作为隔直电容上的峰值电压，厶。。为变压器原边电流峰

值，取占空比D等于0．9．实际中用15个O．IuF／250V的高频无感电容并联．

(2)升压变换时，在变压器副边串联隔直电容，用来抑制偏磁．取变压器副

边漏感厶为20uH，则电容Cb为：
1 l '

Ci,z 2寿2丽弃2瓦帚币矗两眄枷5∥@3D
实际中选用5个O．1uF／250V的高频无感电容并联。

3．10辅助电路参数设计

辅助电路是由反激式耦合电感工以。、开关管S2和反馈二极管D。构成的，

用来实现变换器在升压时的软开关。辅助电路的参数设计如下；

(1)谐振电容cr的设计

谐振电容cf是用来使升压管SI实现零电压关断的，为了使开关管sI关断

时电压电流重叠很小，cr的选取应当使得地I上升的速度不能太快，否则不易实

现零电压关断。通常按下式计算cf的大小：

c，=海(2~3)r， 0．32)

式中五。。为Boost电路的最大输入电流，tf表示开关管的关断时间，升压管

选取SKMl80A020，取其关断时间为900ns，取时间系数为2．5。

c，：旦坚×2．5×0．9螂：6．9订
270／6

(2)谐振电感厶的设计

厶是用来实现升压管的零电压开通的，上f要足够大，

放电。同时为了不影响整个电路的近似PwM工作方式，

不应当超过O．1瓦。厶的选取按下式计算：

(3．33)

才能完全对谐振电容

辅助电路的工作时间

南，f。+兰√再n1已 (3．34)

将‰。=138．8A，cr=11．6uF，瓦=10螂带入上式可求得厶=O．05uH。



第四章双向DC／DC交换器控制电路的设计

双向DC／DC变换器的硬件电路除了主电路参数设计之外，还包括控制电路

的设计．控制电路设计主要包括：PWM脉冲产生电路，开关管驱动电路，电压、

电流采样电路，主电路的保护电路。

4．1升压功率变换控制电路设计

在升压功率变换电路中，合理的设计控制电路系统对于变换器的高效率、

高可靠性有着重要的意义。升压控制电路系统主要应包括以下功能；

(1)输出所有开关管需要的PWM脉冲信号；

(2)能够稳定和调节输出电压大小；

(3)能够有效的防止升压变换时推挽变压器的偏磁现象；

(4)具有限流和过压保护功能。

为满足升压变换要求，选取脉宽调制控制芯片TIA94做为升压控制电路的

核心器件，用以产生基本PWM脉冲信号，并结合逻辑电路和门电路，通过分

频、移相得到所需要的驱动脉冲。

4．1．1 TL494芯片介绍13011631

选择美国Texas公司生产的PWM发生器TIA94作为控制芯片，TL494芯

片是一种固定频率脉宽调制型开关电源集成控制器，它的主要特点如下：

(1)具有完整的脉宽调制控制电路；

(2)片内含有两个误差放大器；

(3)片内有5V的基准电压，精度高达1％；

(4)可控的死区时间调节；

(5)两路独立PWM输出，适用于单端结构和推挽、半桥、全桥开关变换器。

图4．1 Tt．494内部结构等效电路图

TLA94共有16个管脚，双列直插封装，主要包括基准电压、振荡器、误差

放大器、PWM比较器、死区比较器、双稳态触发器、PWM输出等功能单元，



内部基本结构单元图如图4．1所示．

TIA94内部设置了线形锯齿波振荡器。5脚和6脚分别外接电容和电阻元件

来设定调节锯齿波的频率．振荡频率按式产1．I／R,C,计算。
ITA94的l、2和16、15脚分别为两个误差放大器的同相和反相输入端，

两个误差放大器可构成电压反馈调节器和电流反馈调节器，分别控制输出电压

的稳定和输出过流的保护，3脚为两个放大器公共输出端，也称补偿端。使用时

可以将反馈信号接入这些脚，通过调节每个脉冲占空比来稳定输出电压或进行

各种保护。由于两个放大器的输出通过二极管之后才连接在公共补偿端3脚，

因此两个放大器有一个优先问题，不能同时作为调节用，只能一个作为调节，

一个作为保护。设置了5V士1％的电压基准；它的死区时间可调节；输出形式可

单端，也可以双端，一般是作为双端输出类型的脉宽调制器。

输出脉冲的宽度调制，是通过电容器c『T上的正极性锯齿波电压与其他两个

控制信号电压进行比较来实现的．激励输出管Ql和Q2的“或非”门工作状态，

是只有在双稳态触发器的时钟输入为低电平时才选通。这种情形只有在锯齿波

电压大于控制信号期间里出现。因此，控制信号幅度的增大，将相应地使输出

脉冲的宽度线性减小．有关波形的时间关系，如图4．2所示：

电{犯．

双稳态
时钟输入

双稳态Q

双稳态

输fl{QI
射极

输出Q2
射极

IC．13

输出控制

图4．2 TL494的脉宽调制控制原理各级工作波形图

控制信号由IC外部输入，一路送到死区时间比较器控制端，一路送到两误

差放大器输出端，又称PWM比较器输入端。死区时间控制比较器具有120mV

有效输入补偿电压，它限制最小输出死区时间近似等于锯齿波周期时间的4％．

在输出控制接地时，这将使最大占空系数为已知输出的96％。而在输出接参考



电平时，占空比则是给定输出的48％．

当把死区时间控制输入端设置在一个固定的电压值时(范围O～3．3V之间)，

就能在输出脉冲上产生附加的死区时间。脉宽调制比较器为误差放大器调节输

出脉冲宽度提供了一条途径：例如当反馈电压从0．5V变到3．5V时，则输出脉宽

从被死区时间控制输入端确定的最大导通时间里下降到零。

两个误差放大器具有从．0．3V到．2．0V的共模输入范围．误差放大器的输出端

处于通常的高电平，它与脉宽调制比较器的反相输入端共同进行“或”运算．由

于这种电路结构，只需最小输出的放大器即可支配控制回路。其输入与输出控

制功能为：当13脚接地时在Ql和Q2单端PWM输出，fo．∥f=1；当13脚接参考电压

V。肘，推挽工作，fom／f=O．5。

当电容器cT放电时，一个正脉冲出现在死区时间比较器的输出端，它对脉

冲操纵式双稳态触发器进行计时，并且停止输出管QI与Q2的工作。如果把输出

控制端接到基准参考电压端，那么脉冲操纵式双稳态触发器，将把调制脉冲交

替地送往工作在推挽状态的两只输出管基极。输出管工作频率等于振荡器频率

的一半。当工作状态为单端，并且最大占空比小于50％时，也可从Ql或Q2得到

输出激励脉冲。

在单端工作状态下，当需要有更高的输出电流时，可以把Ql与Q2并联使用，

此时IC．13脚“输出状态控制”端必须接地，使双稳态触发器不起作用。在这种状

态下，输出端的脉冲频率将等于振荡器的频率。

4．1．2升压控制电路

升压控制电路如图4．3所示。其中图4．3(a)利用TL494芯片产生频率为100KHz

的基本PWM方波电压，图4．3(b)将100KHz的PWM信号通过与非门、或门等逻辑

芯片移相分频产生所需要的四个开关管的PWM驱动信号。在升压变换时，升压

管s1的开关频率为100KHz，辅助开关管S2的开关频率为100KI-Iz，推挽管S3、S4

的开关频率为50KHz．

在TL494的管脚5和管脚6外接电容c3和电阻R嚣来设定锯齿波的振荡频率，

因为管脚13输出状态控制端接地，TL494为单端PWM输出，输出脉冲的频率即

为锯齿波的频率，因此振荡器的频率需设定为100KHz。TL494的工作频率按下

式计算：

允=嚣
取C3=2200pF，厶c=100KHz，则可得Rs=5K．
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(a)基于11』94产生基本PwM信号

(b)四个驱动信号的产生电路

图4．，升压变换控制电路

在变换器刚启动时，主电路和控制电路中处于不稳定的动态过程中，如果



此时开关管的驱动信号一下予达到预定值，可能会造成电路中产生浪涌电流和

尖峰电压，从而损坏开关管等器件，因此需设计软启动电路，使得开关管的驱

动信号经过延时达到预定值，即功率经过一定时间达到额定最大值，减小了电

路上电的瞬间冲击．

当4脚上所加电压高于3．3V时，TL494输出方波电压占空比为零．通过在

TL494的死区控制4脚外接电阻＆、飚和电容cl实现软启动功能。在刚上电

时，电容cl上电压为零，因此电阻如上电压为14脚输出的5V基准电压，则

死区控制脚所加电压为5V，大于3．3V，所以TL494输出PWM脉冲的占空比

为零。电容CI在芯片基准电压源的充电作用下电压逐渐上升，电阻R5上的电

压逐渐下降，输出PWM脉冲的占空比由零逐渐变大，直到R5上电压降为由＆

和R5决定的死区控制电压为止，此时cl充电完毕，输出PWM脉冲占空比达到

最大值。在稳态时，R4和R5设定的死区控制电压很低。所以软启动时间主要由

cl、R5的充电时间常数决定：

t=R5cl=10Kx0．1uF=lms

TL494芯片内部的死区控制电路已经设定了4％的最小死区时间，由于推挽

管为IGBT型，为了可靠防止推挽管S3、S4同时导通，通过＆、R5进一步增加

了死区时间，增加R5，＆的比值，便可调整PWM输出死区时间。

输出电压经过分压电阻Rl、R2、R3采样后，通过光耦TLP521电气隔离送

至TL494误差放大器l的同相输入端，与反相端的给定信号比较后，误差放大

器输出控制信号与锯齿波进行比较，调节输出PWM脉冲的宽度来实现对输出

电压的调整控制。R7、c2构成误差放大器的输出补偿网络，提高系统的稳定性。

通过霍耳元件检测变压器原边电流，一路通过比较器LM393送至死区控制

脚，当原边电流在较小程度上过流时，通过4脚进行微调；一路通过采样电阻

R17直接送TL494误差放大器2的同相输入端，与反相端给定信号相比较，过流

严重时，立即封锁输出脉冲，起到过流保护作用．

TL494输出的100KHz方波信号一路经过D触发器74LS74二分频后得到两

个1800互补的方波信号，工作频率变为50KHz，用来作为两个推挽管的驱动信

号．一路经过可再触发双单稳多谐振荡器74LSl23移相后得到一频率不变的窄

脉冲，相位超前于输入的PWM信号1800，用来作为辅助管S2的驱动信号．一

路直接通过与非门74LS00作为升压管的驱动信号。

TL494输出的100KHz方波信号同时通过另外一个74LSl23来实现对四个

输出驱动信号的有效封锁。仅仅使用74LSl23内的一个单稳态触发器，通过合

理选择R23和C”的数值，可以使得TL494正常工作时，比较器LM393输出端

一直为高电平，不影响驱动信号的宽度，当TL494输出封锁时，LM393输出端

一直为低电平，从而使得四个驱动信号也可靠封锁．



4．1．3升压驱动电路

IGBT是MOSFET和双极晶体管的复合器件．它既有MOSFET易驱动的特

点，又具有功率晶体管电压、电流和容量大的优点．其特性界于MOSFET和功

率晶体管之间，可以正常工作在几十Id-lz的范围之内，故在较高频率的大、中

功率应用中占据了主导地位。IGBT是电压控制型器件，在它的栅—射极间施加

十几伏直流电压时，只会有毫微安级的漏电流流过，基本上不消耗功率。但IGBT

的栅—射极问存在着较大的电容量，在驱动脉冲电压的上升及下降沿需提供数

安培的充放电电流，才能满足它开通和关断的动态要求，使得它的驱动电路也

必须输出一定的峰值电流．IGBT作为一种大功率的复合器件。存在着过流时可

能发生锁定现象而造成损坏的问题，在过流时如采用一般的速度封锁栅极电压，

会因过高的电流变化率引起过电压，从而需要软关断等特殊要求，因而掌握好

IGBT的驱动和保护特性是使用好它的关键。只有在充分利用和满足其特点、要

求的情况下，才能使IGBT展现出它的优点并获得较高的可靠性．

IGBT是电压驱动型器件，无论采取何种驱动方式都必须满足以下两个条

件：一是实现控制电路与被驱动IGBT栅极的电隔离；二是提供合适的栅极驱

动脉冲．根据电路隔离方式，IGBT驱动器可分为两大类，一类采用光电耦合器，

另一类采用脉冲变压器，两者均可实现信号传输及电路隔离。光电耦合驱动装

置的最大特点是双侧都是有源的，由它提供的正向脉冲及负向封锁脉冲的宽度

可以不受限制，而且可以较容易地通过检测IGBT通态集电极电压，实现各种

情况下的过流及短路保护，并对外送出过流信号。目前国内外都趋向于把这种

驱动装置做成厚膜电路的形式，具有使用方便、一致性及稳定性较好的优点。

采用TLP250构成的IGBT驱动器由于体积小，价格较便宜，是不具备过流

保护的IGBT驱动器中较理想的选择。

TLP250的典型特征如下：

(1)输入阈值电流(IF)；5mA(最大)；

(2)电源电流(Icc)：limA(最大)：

(3)电源电压(V&)：10～35V；

(4)输出电流(Io)：iO．5A(最小)；

(5)开关时间(tpLH／tpHL)：0．5归(最大)；

(6)隔离电压：2500Vpms(最小)．

图4．4给出了TLP250的内部结构简图，表4．1为TLP250 I-作时的真值表．

在工作时管脚2或者管脚3均可以接TLP250输入信号。当管脚2接高电平时，

管脚3输入信号，当管脚3接低电平时，2端接输入信号。6端和7端均可以作

为输出端，在工作时常常把这两端连接起来．8端接工作电压，5端接地。
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图4．4TLF'250的内部结构简图

表4．1 TLP250工作时的真值表

输入LED TRl TR2

通 通 断

断 断 通

图4．5升压开关管的驱动电路

TLP250内置光耦的隔离电压可达2500V，上升和下降时间均小于0．5us输

出电流达0．5A，可直接驱动50A／1200V以内的IGBT元件．当需要驱动电流容

量更大的IGBT元件时，可以外加推挽放大电路来增加驱动能力。图4．5为采用

TLP250构成的升压管驱动电路，其它开关管的驱动类似。Gl是从控制电路送来

的开关管PWM信号，＆为输入限流电阻。输出利用推挽电路增加驱动能力，

利用5．1V稳压二极管D6为开关管关断时提供．5V的反向电压，保证可靠关断．

4．1．4电流检测电路

为了减少变换器的元器件，该双向DC／Dc变换器使用同一电路检测升降压

时变压器低压侧的电流，使用霍尔电流传感器来检测升压变换时的输入电流，

同时该霍尔电流传感器又可以检测降压变换时的输出电流。由于升降压变换时

所检测电流方向相反，因此霍尔元件检测到的电流需经过一绝对值电路后才能

够引入反馈电路以及保护电路中。由霍耳电流传感器构成的检测电路如图4．6

所示。图中TBC50LXH为霍尔电流传感器，UI和U2构成绝对值电路。113C50LXH



为双环系列闭环电流传感器，该传感器初、次级之间是绝缘的，具有很强的抗

干扰能力，可以检测直流、交流和脉动电流．TBCSOLXH共有6个引脚，其中

管脚5、6接所检测的电流，管脚2、3接士15V工作电源，管脚l为输出，管脚

4为输出地。TBCSOLXH额定输入电流为50A，测量输入电流范围为150A，内

部线圈匝比为1／3125。

图4．6电流检测电路

4．2降压变换的控制电路设计

双向DC／DC变换器在降压时为移相全桥电路，选用美国Unitrode公司生产

的UC3875芯片作为PWM脉冲信号产生的基本控制元件。该芯片可以产生四

路PWIvi输出，同时具有过欠压和过流保护功能．

4．2．1 UC3875芯片简介岬I

UC3875的电气特性主要包括：可实现0．100％占空比控制，实用的开关频

率可达2MHz，两个半桥输出的导通延迟都可单独编程，欠压锁定功能，软启

动控制功能，锁定后的过电流比较器在整个工作周期内均可重新启动，4个2A

图腾柱式输出级，10MHz误差放大器，在欠压锁定期间输出自动变为低电平，

启动电流只有150¨．A，5V基准电压可微调。

UC3875芯片是Unitrode公司专门为桥式电路而开发的，采用恒频脉宽调制

和谐振零电压软开关技术。UC3875集成电路对全桥电路的两个桥臂进行移相控

制，通过对开关管的结电容充放电实现零电压软开关。相位控制的特点体现在

UC3875的4个输出端分别驱动的A／B、C／D两个桥臂，都能单独进行死区时间

控制，在该死区时间里确保下一个导通管的输出电容放电完毕，为即将导通的

开关管提供零电压条件．UC3875结构功能框图如图4．7所示，主要包括以下功

能：

(1)基准电源

UC3875在l脚V耐提供一个5．0V基准电压源，可以为外部提供60mA的

电流，并且设有短路保护电路．同时，Vrcf也有UVLO(欠压锁定)功能，只有

当V。f达到4．75V时，芯片才正常工作．V。f脚与信号地GND之间应当外接一



ESR和ESL很小的电容，用来防止干扰．
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图4．7 UC3875的内部功能方框图

(2)芯片工作电源

lO脚V。是给输出驱动级和其偏压电路供电的。当V。高于3V就可以正常

工作，高于12V性能最好。V。需通过低ESR／ESL的旁路电容接到功率地PWR

GND 12脚。

ll脚vilI是给芯片逻辑电路和模拟电路供电，逻辑和模拟电路为输出功率

级提供驱动信号．VjlI具有UVLO功能，当Vin低于UVLO门槛电压，芯片将不

工作。芯片的门槛电压为10．75V，Vin脚电压超过12V时，芯片才能可靠工作。

vin与20脚GND之间需要接低ESR／ESL旁路电容。

实际中一般取vc和Vjn为同一电源，把功率地和信号地连接在一起，这样

有利于对噪音的抑制和降低直流压降．

(3)频率设置

在16脚频率设定FREQ SET与GND之间接电容和电阻可以设置芯片的振

荡频率，从而设置输出级的开关频率。振荡器振荡频率满足：

，．= !
。足删×C删

当多个芯片并联工作时，需要17脚双向时钟／同步脚CLOCK／SYNC来控制。

将每个芯片的CLOCK／SYNC脚连在一起，所有芯片都同步于频率最高的芯片．

如果外部时钟信号的频率高于芯片的振荡频率，芯片也可同步于外部时钟信号。

为了减小时钟脉冲宽度，该脚应接入一个电阻负载。

(4)锯齿波产生

嵋"培坞2

3

4
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18脚斜坡设置脚SLOPE通过电阻＆l。接芯片基准电压或工作电压，为19

脚锯齿波脚RAMP提供了一V√硒唯恒流充电源。

RAMP脚为PWM比较器的输入端，通过一电容CRamp接GND，就决定了

锯齿波斜率：

一dV： 生
dl R豇oPExC兕“俨

采用电流型控制时，所需的外部元件很少，在这种情况下，该脚可提供斜

波补偿。在RAMP与PWIvi比较器之间有一个1．3V的补偿电压，因此误差放大

器输出电压不能超过斜波峰值电压，适当选择RsLoPE和CRAMr的值，就很容易

实现占空比箝位．

斜坡发生器有电压模式、电压前馈模式、平均电流模式、峰值电流模式等

控制方式．

(5)误差放大器

在采用电压型控制方式时，误差放大器的反相端E／A-通常接到检测输出电

压的分压电阻上，同相端E／A+一般接基准电压，与E／A-的采样电压进行比较。

误差放大器E／A OuT输出端电压低于lV时，移相角为oo，因为误差放大器只

能输出较小的驱动电流，所以驱动低阻源时输出可能过载．E，A一与E，A OUT

之间接一个补偿网络，E／AOUT接到PWM比较器的一端。

在采用电流模式作为闭环控制方式时，E／A+接电压外环调节器的输出误差

电压，E，A．接检测到的采样电流反馈信号。

(6)软启动

软启动脚SOFTSTART与信号地之间接一只电容。Vi。超过门限电压锁定值

时，SOFT START端正常工作，内部有～个9“A的电流给外部电容充电，软启
动脚电压缓慢上升到4．8V．软启动端在芯片内部与误差放大器输出相连。当误

差放大器输出端的电压低于软启动端时，误差放大器输出端的电压被钳位在软

启动端的电压值。因此软启动工作时，输出级的移相角从Oo逐渐增大，使全桥

变换器的输出脉冲从零慢慢增大，直到稳定工作，这样可以减少主功率管的开

通冲击。当发生过流故障，软启动脚电位下降为零。

(7)电流检测

电流比较器的同相输入端为C／S+接检测电流，反向端接2．5V的参考电压，

当电流检测端C／S+电压超过2．5V时，电流比较器输出高电平，使输出级全部

为低电平，将软启动脚拉到低电位．当C／S+电压低于2．5V后，电流比较器输

出低电平，软启动电路工作，输出级的移相角从Oo慢慢增大。因此C／S+可用

来实现电路的过欠压、过流、温度保护电路．

(8)死区时间

Oul．A～OuTD为输出的四个驱动信号，均为图腾柱驱动方式，可以提供

2A的驱动能力。四个输出端分两组交替输出信号，最大占空比为50％。输出端



A和B驱动一桥臂；输出端C和D驱动另一桥臂，与A、B端输出信号有一

定的开关相移．当驱动能力不够时，还可以外接放大电路，再接开关管。

通过设置死区时间来防止桥臂直通问题．UC3875提供了两个脚：A．B死区

设置脚DELAY SETA-B和C．D死区设置脚DELAY SET C-D。在死区设置脚与

信号地之间并接一个电阻和一个电容，就可以分别为两对互补的输出信号A．B，

C．D设置死区时间。

(9)移相控制信号发生电路

移相控制信号发生电路是UC3575的核心部分．振荡器产生的时钟信号经

过D触发器2分频后，从D触发器的Q和Q得到两个180。互补的方波信号．

这两个方波信号从OUTA和OUTB输出，延时电路为这两个方波信号设置死区．

误差放大器的E／A+与E，“比较后输出信号送至PX聊vl比较器，与锯齿波信号

比较后，输出一个方波信号，这个信号与时钟信号经过“或非门”后送到RS触发

器的输出“Q”和D触发器的“Q”运算后，得到两个1800互补方波信号。这两个

方波信号从OUTC和OUTD输出，延时电路为这两个方波信号设置死区。OUTA

和OU'IB分别超前于OUTC和OUTD，之间相差一个移相角，移相角的大小决

定于误差放大器的输出与锯齿波的比较结果。

4．2．2降压控制电路的设计

睬用UC3875的PWM控制电路如图4．8所示，其中，RIl和c16设置开关
频率，硒和c14设置OUTA和OUTB的死区时间，RIO和Ci5设置OUTC和0UrD

的死区时间，R4和c9和设置锯齿波的斜率和幅值，C12设置软启动的时间。R27、

clo和Cn跨接在误差放大器的反向输入端和输出端作为补偿网络，构成比例积

分调节器。

降压时变换器的开关频率设置为50KHz，则UC3875振荡器的频率为

100KHz，选择C16=1000pF，则由：

，2意，u-／'得R,l 2上100x103 x1000x10"-9
240K

将开关变换器的死区时间设置为2us，死区设置电阻决定死区时间。由

UC3875芯片资料可知：

L姆：—62_5x一10-n：—62—5x鬲10-n：312．5aa2‘蜘 ，勘x10。‘⋯

足。：罂攀；竺一j：!：；7．7Kf／Ⅳ．．==一=忙=：“蜘
延时电流L蛔 312．5x10-‘。
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图4．8 UC3875外围电路图

4．2．3降压驱动电路设计

降压变换时驱动电路设计需考虑：因为开关管功率容量较大，驱动电路需

提供足够的电流；能向开关管提供正向栅压和反向栅压，提高开关管的开关时

间；每个桥臂的两个开关管驱动信号要相互隔离。综上考虑，降压驱动电路采

用脉冲变压器隔离驱动，如图4．9所示。该驱动电路具有驱动功率大，结构简单，

具有负压关断的优点。图中OUTA和OUrB接到UC3875同名的引脚上，两个

输出分别驱动同一桥臂的两个功率管M5和M6。另一桥臂的两个开关管M7和

M8采用相同的驱动电路。

图4．9降压驱动电路

在图4．9中，Ql—Q4采用高频小功率三极管。Ds和D9有利于QI—Q4的安全



关断．如果没有D8和D9，当OUTA为高电平，OUTB为低电平时，Ql和Q

导通；在死区时间内，OUTA和OUTB均为低电平时。变压器漏感中能量通过

D2和Q4进行续流，使A点电位降至．0．7V，这样即使此时OUTA为低电平，QI

仍能导通，从而使QI不能彻底关断．如果增加D8，A点电位在D2和Q4续流时

仍保持0V，保证了QI或Q3的可靠关断．同理D9有利于Q2和Q4的关断。z2、

z4为15V的稳压管，Zt、z3为10V的稳压管，从而保证驱动脉冲具有15V的

正向脉冲和10V反向脉冲。

4．2．4降压反馈电路的设计

图4．10降压变换电压电流反馈电路

降压反馈电路如图所示。电压反馈信号通过一对光耦TLP521进行隔离，

光耦TLP521B起隔离作用，光耦TLP521A有温度补偿作用，以减小温度的影

响．如果不加TLP521A，随着温度的升高，TLP521B中晶体管的管压降增加，

导致反馈电压减少，输出电压增大。加上TLP521A后，随着温度的升高，TLP521A

管压降增加，流过TLP521A中的电流减少，从而流过TLP521B中的电流增加，

弥补了因温度增加而导致反馈电压的减少。图4．10的上半部分为电流反馈电路，

其输入信号为霍尔传感器检测信号经过绝对值电路后的信号五。。1．V。f为

UC3875的基准电压，其值经过电位器R31分压后作为给定值；当检测电流信号

k。l小于电流设定值时，放大器输出电压为负，光耦TLP521不导通，电流反

馈不起作用，此时只有电压反馈起作用，电源表现为稳压特性。当检测电流信

号Isensel大于电流给定值时，放大器输出电压为正，光耦TLP521导通，其输

出电流与光耦TLP521B的输出电流叠加，共同送至UC3875的E，A．误差放大器

的反向输入端，使该脚的电压增大，相当于电压反馈增强，使输出电压降低，

由于放大器构成的电流调节器为PI调节器，最后使输出电流等于设定值，因此

该电源具有稳压限流特性。舞压变换同样使用霍尔传感器检测电流，经绝对值

电路和反馈电路实现变换器的稳压限流特性。



第五章双向DC／DC变换器的电磁兼容研究

随着电力电子技术和现代工业的快速发展，开关电源朝向高频化、高功率

密度、小型化方向发展：一个或数个系统中相互关联的电子设备也越来越多．

因此，电磁干扰问题日益突出。为了保证系统的可靠性工作，系统的电磁兼容

设计是必不可少的。论文所设计双向DC／DC变换器是应用于大功率场合的，研

究其电磁兼容性设计，对于提高其效率、安全有着重要的意义．

5．1抑制电磁干扰的基本措施[TSHSlI

构成电磁干扰有三个要素，即干扰源(噪声)、噪声的耦合途径、噪声接收设

备．因此，电磁兼容的控制思路主要从以下三个方面着手：削弱干扰源的能量，

隔离或减弱噪声耦合途径，提高设备对电磁干扰的抵抗能力。一是在噪声干扰

源和耦合路径之间控制和降低电磁辐射干扰；二是在耦合路径与电子设备之间

增加设备的抗干扰能力。

电磁噪声的耦合方式通常有传导和辐射两种．传导耦合是指电磁噪声能量

以电压或电流的形式通过导线或其他元件耦合至被干扰设备。传导耦合又可分

为电阻耦合、电容耦合、电抗耦合。辐射耦合是指电磁噪声的能量以电磁场的

形式通过空间辐射传播，耦合到被干扰设备．辐射耦合又可分为近场耦合、远

场耦合．

电磁兼容控制策略主要分为：传输通道抑制；空间分离；时间分离；频域

划分和管制：电气隔离。

5．1．I屏蔽技术

电磁屏蔽技术是指用金属隔离原理来控制电磁干扰的辐射传播。屏蔽技术

通常可分为：电场屏蔽、磁场屏蔽、电磁场屏蔽。

(1)电容性干扰及屏蔽措施

电容性干扰由于电路间电场的相互作用引起的，如图5．1所示。C12为导体

A、B间的分布电容，Clt、c29为导体A、B与地间的电容，R为接于导体B的

总电阻．设导体A上的电压c^为干扰源，导体B为被干扰电路。则产生于导

体B的噪声电压为：

配=少+硐1
设R“1C『w(G2+C20·则U．4jwRC 2UI，可见碥正比于噪声源频率、噪声

源矾、受干扰电路阻抗R、导体A、B问的分布电容c12．

通常矾与频率是固定的，。因此可通过减小R、C，2来降低干扰电压碥。减



小C12采用适当安排导体间的位置，或利用屏蔽技术．如图5．2所示。屏蔽物受

到的干扰电压噪声为：

u=(彘卜
因为C2s上无电流流动，故导体B上受到的干扰噪声为U,----Us；若屏蔽物

接地，则矾=0；“=O．

导体A C

蕊
II
图5．1电容性干扰 图5．2电容性干扰的屏蔽 图5．3电感性干扰

(2)电感性干扰及屏蔽措施

两电路间的电感性干扰如图5．3所示，是由于两电路间的磁场相互作用引起

的。通过减少磁感应强度或减少受干扰回路的面积来抑制噪声大小。图5．4为导

体接屏蔽体抑制EMI电路，要想避免电磁干扰辐射到其它设备上，屏蔽导体的

两端必须同时接地。干扰源频率p屏蔽体的截止频率石，此时绝大部分电流经
屏蔽体而非地面返回，Ig=Ii--Is很小，几乎为零。原理：利用屏蔽体上返回电

流产生的磁场抵消了原导体所产生的磁场，达到了磁屏蔽的目的。此外，利用

磁性的屏蔽物置于导体外，有效的减少了磁场干扰的回路面积。

图5．4导体外接屏蔽体 图5．5变压器屏蔽

(3)变压器的屏蔽

变压器做为一种电能交换中间装置，各种电磁噪声都有通过变压器绕组间

分布电容耦合进入后级电路的可能。变压器原副边绕组距离很近时，分布电容

数值较大．可以采取在变压器原副边绕组间加一层静电屏蔽来减小分布电容。

如图5．5所示，变压器原副边的共模或差模干扰在耦合到次级之前已经被屏蔽层

旁路掉了。变压器的匝比较大，绕组耦合欠佳，流过较大电流和工作频率较高

等因素都会产生较高的漏磁通噪声强度．可以通过磁屏蔽抑制漏磁通对周围电

子设备的影响．对于工作频率较高的变压器，利用高电导率金属材料实现电磁

屏蔽，给变压器绕组包上一层铜皮作为漏磁通的短路环。漏磁通在铜皮中产生

涡流，涡流产生的反磁场抵消大部分漏磁通．对于工作频率较低的变压器利用



磁性材料旁路漏磁通的原理实现磁屏蔽．

s．I．2接地措施

接地可以降低数个电路共同的接地阻抗所产生的噪声电压；可以避免产生

不必要的环路所引起的外来磁场噪声．接地的原因：一是为了安全，二是提供

给信号电压一个实质的等位参考点。安全接地与信号接地不能为同一个位置．

信号接地有单点接地和多点接地，单点接地又可分为串联单点接地和并联单点

接地．

(1)单点接地

图5．6所示为串联单点接地，A、B、C三点电位为：

攻=(^+／2+厶)Rl，

Vb=(^+／2+13)RI’卜(如+6)R2，

圪=(五+／2+6)ElH，2+b)R2-[-／3R3，

可见串联单点接地相互干扰比较严重，因此是较差的方法，不可用于功率

强度相差甚远的系统之间。并联单点接地是在低频时最佳的接地方法。如图5．7

所示，K=-IlRt，％=12R2，圪=13R3，不同电路间地电流互不干扰。对于并联单

点接地，导线在高频时所表现出来的电感使高频阻抗变得很大，接地导线会产

生电感性干扰问题，在频率极高时，接地导线可能成为辐射天线。

图5．6串联单点接地 图5．7并联单点接地

疆 艘
图5．8多点接地

(2)多点接地

图5．9浮接地

多点接地经常应用于高频电路，如图5．8所示。地线一般是与设备外壳相连

的金属导体或机壳本身，其感抗很小。对于大型复杂系统常采用复合式单点接

地，以能量或功率的大小为分类基点。

(3)浮接地

浮接地就是将电路或设备的信号接地系统与结构地或其它导电物体相隔

离。采用浮接地的方式可使安全地中存在的干扰电流不致传到耦合信号电路。



浮接地如图5．9所示．

5．13滤波措施

滤波技术的基本用途是选择信号和抑制干扰。为实现这两大功能而设计的

网络称为滤波器。通常滤波器分为信号选择滤波器和电磁干扰滤波器。信号选

择滤波器是去除不需要的信号分量，同时对被选择信号的幅值相位几乎没有影

响的滤波器。电磁干扰滤波器是以有效抑制电磁干扰为目标的滤波器。

相线

地统

中绕

图5．10差模共模干扰 图5．11共模滤波器

电源中的干扰主要分为共模干扰和差模干扰两种．电源线的相线和地线闻

的干扰为共模干扰(矾)；中线和地线间干扰也为共模干扰(U2)；相线和中线间

干扰称差模干扰(砺)。差模干扰电流在相线和中线中大小相等，相位相反。共

模于扰在相线和中线中大小相位相同．如图5．10所示。

图5．1l为共模滤波器结构，由电源的相线和中线上分别串接扼流电感工，

再分别对地线并接电容cv构成。图5．12为差模滤波器结构，由电源的相线和中

线之间跨接电容cx，同时在相线和中线间分别串接扼流电感￡构成。实际中的

电源滤波器通常是由共模滤波电路和差模滤波电路综合构成，如图5．13所示。

相线

中线

地线

琢 电子：：工需．I．
￡上上 装置

c厂盔

图5．12差模滤波器 图5．13共模差模滤波器

设计电力电子装置的E眦滤波器时，必须解决的一个关键问题就是滤波器

输入端噪声源的阻抗磊与负载阻抗石是任意的，它不可能总是满足磊=石。在

源阻抗和负载阻抗不匹配的条件下采用：低源阻抗和低负载阻抗，取T型结构；

高源阻抗和高负载阻抗，取n型结构：低源阻抗和高负载阻抗，取LC型结构；

高源阻抗和低负载阻抗，取CL型结构。

设计滤波器另一要求：对所采用的串联电感和并联电容的大小有较高要求．

因为滤波器中串联电感受到电源频率下允许电压降的限制，并联电容受到允许

接地漏电流的限制，所以它们不能选的过大．

S．1．4隔离措施

电路两端都接地时，很容易形成接地环路，从而形成环路干扰．采用隔离



技术可以有效抑制环路干扰，同时使有用信号正常传输。

(1)用信号隔离变压器实现隔离，这是一种较为常用的方法。如图5．14所示。

呼甲
图5．14变压器隔离 图5．15扼流圈隔离

(2)用扼流圈来实现隔离：扼流圈能够通过直流或低频信号，在绕组中是一

对差模电流；对地环路的共模干扰却有很好抑制作用，如图5．15所示．

(3)用光耦合器实现地环路的隔离：如图5．16所示，光耦电路提供了最彻底

的隔离。

(4)光纤技术：随着光纤技术的快速发展，用光纤电缆传输电信号可完全去

除外界的电磁干扰和电磁脉冲的影响，提供良好的电气隔离，但缺点是成本比

较大。

(5)时间隔离：对于很难抑制的强辐射瞬时噪声，或瞬时噪声的出现没有确

定的规律时，常采用时间隔离的方法。时间隔离的方法是让信号主动避开瞬时

噪声，在噪声出现之前或在噪声出现之后进行信号传输处理。采用时间隔离的

信号通道阻断保护电路如图5．17所示，高速电子开关串联在输入信号通道上。

传感器检测到噪声经判断后，送至电子开关，控制电子开关阻断电路通道，使

前级的瞬时噪声不能进入后级电路。噼墓
图5．16光耦隔离 图5．17时间隔离

5．2开关电源的电磁兼容分析IS21-ls6l

开关电源将初始电能通过转换得到实际需要的优质电能。通常开关电源将

工频交流电整流，再逆变为高频交流，再经过一次整流滤波得到所需的直流电

源．因此开关电源含有大量的高频谐波干扰．开关电源中的半导体器件通常工

作频率较高，传输功率较大，实际元器件具有非线性，因此开关电源电路容易

产生电磁干扰问题。开关电源系统由多个单元模块组成，各单元之间有相互干

扰的可能；开关电源的功率主电路和控制电路常常布局在一起，功率主电路对

于控制电路而言无疑是一个噪声源．开关电源的干扰源主要集中在开关管、整

流二极管、高频变压器、电感等电压电流变化很大的元器件上．开关频率一般

在几十K_r-IZ至几百KHZ之间，主要干扰形式为传导干扰和近场干扰．



5．2．1开关电源的传导干扰

开关电源的电磁干扰是通过传导和辐射影响其它设备的，其中传导干扰是

最主要的电磁干扰模式．开关电源的传导干扰分为共模干扰和差模干扰．共模

干扰是由电源的相线与地线构成回路中的干扰，它主要是由较高的du／dt与寄生

电容间的相互作用而产生的高频振荡．开关管和整流管通常都需要接散热器以

降低温度升高，散热器一般与地相连，开关器件和整流器件与散热器之间产生

寄生电容。变压器的原副边绕组也存在着寄生电容。开关电源输出的共模干扰

与寄生电容相关，此外与输入电压和电路其它杂散参数也有关系．差模干扰是

由电源的相线与中线之间所构成回路中的干扰。差模干扰主要是由于开关管的

高频动作所引起的，与直流侧滤波电容的寄生阻抗有很大关系。共模干扰电流

在电源的相线与地线形成的回路中流动，在导线中的幅值大小和相位相同。差

模干扰电流在电源的相线和中线之间流动，在导线中的幅值相等，而相位相反。

图5．18开关电源共模干扰 图5．19开关电源差模干扰

开关电源共模干扰示意简图如图5．18所示，当开关管S关断时，开关管端

电压迅速上升，经分布电容产生共模干扰电流Icul、IcM2。共模电流以开关频率

脉动，是产生共模噪声的主要因素。电路中的分布电容主要包括两个：功率器

件与散热器之间的寄生电容co和变压器原副边之间的寄生电容cn。

开关电源差模干扰示意简图如图5．19所示，在开关管开通时，输入侧滤波

电容cI中能量，经由高频开关管变换，在变压器原边绕组形成脉冲电流，L，具

有大量的高频开关谐波。ci有高频寄生电阻和寄生电感，因此也含有大量的高

频谐波。这种谐波干扰会通过整流桥引入交流电网侧，即所谓的差模干扰。

LISN是电磁兼容检测规定的线性阻抗固定网络。对于50Hz工频信号，LISN

的电感表现为低阻抗，电容表现为高阻抗，因此基本不衰减工频信号，电源可

以经LISN输送到开关变换器。对于高频噪声，LISN电感表现为高阻抗，电容

近似短路，阻止了高频噪声在开关变换器和电网之间的传送。

5．2．2开关电源的电磁干扰源

开关电源的电磁干扰主要取决于半导体开关器件和高频变压器．开关管在

开通和关断过程中，电压和电流在很短时间内发生瞬变，形成电磁干扰。开关



电源产生的电磁干扰源主要有以下几个方面：

l、开关管引起的EMI

开关管是产生电磁干扰的主要原因之一，开关管在开通关断的瞬间易产生

很高的du／dt尖峰电压。开关管的负载通常为高频变压器的原边绕组，在开关管

导通的瞬间，在变压器原边两端产生电压尖峰；开关管关断瞬间。变压器漏感

中的能量和电路中的寄生电容发生振荡。叠加在开关管两端，形成关断尖峰电

压．这种干扰属于传导型．

2、整流电路引起的EMI

开关电源的整流二极管截止时有一个反向电流，恢复到零的时间与结电容

等因素有关，能将反向电流恢复到零的二极管为硬恢复二极管．反向恢复电流

会在变压器漏感和分布电容等寄生参数的作用下产生较强的高频干扰。整流二

极管正向导通时流过正向电流，在受到反向电压截止时，PN结中积累的载流子

不能立即消除，形成反向恢复电流。在反向恢复电流变化斜率dFdt很大时，就

会在电感等器件上产生尖峰电压．对于开关变换器中的其他二极管(如Boost

电路中的升压管)也存在着类似的情况。

3、高频变压器引起的EMI

高频变压器原边绕组、开关管和滤波电容构成的高频电流环路会产生空间

辐射干扰．滤波电容的高频寄生阻抗会使回路电流形成差模电流干扰交流电网。

输入侧高频电压纹波可以通过变压器原副边分布电容直接耦合到输出侧，在两

根输出直流电源线上产生共模噪声。在两根输出电源线对地阻抗不相等时，还

会引起差模噪声．高频变压器的副边、整流电路，输出滤波电容亦形成干扰回

路。

4、分布电容

开关管与散热器之问有寄生电容，高颓开关电流会通过分布电容流经散热

器、机壳地、交流电源保护地，形成共模干扰。

5、PWM信号

开关电源产生的PWM波形除了基波外，还含有大量的高次开关谐波，开

关频率从几十KHz到几百KHz，由于高次谐波的存在，PWM信号也会对周围

空问产生辐射干扰。

6、控制电路

控制电路输出的高频驱动波形也会产生一定的电磁干扰。由于控制电路的

电压比较低，产生的电磁干扰也较小．

s．3升压变换时电磁兼容设计

在两级式变换器拓扑中，如Buck+半桥，Boost+全桥等级联式变换器。前

级变换器的输出作为后级变换器的输入，前级输出电压电流的稳定程度、纹波

大小将影响后级变换器的可靠工作．后级变换器作为前级等效负载，它的稳定



工作将是前级正常工作的保证．因此，对于两级式交换器如何有效的防止传导

干扰和辐射干扰，防止前级与后级之间的电磁串扰，满足电磁兼容性要求，将

显得尤其重要．

论文所提出两级式升压结构，由Boost变换器级联推挽变换器构成，去除

了冗余元器件，实际上为一个独立的变换器，前后级之间的电磁兼容设计相对

来说较为简单。并通过一辅助电路实现了所有开关管的软开关，因此对于开关

管在开通和关断时所产生的EMI有一定的抑制作用，不再详细分析。值得注意

的是，推挽高频变压器在推挽管开通和关断的瞬间，漏感和分布电容存储的能

量在电路中产生振荡，引起浪涌电流和尖峰电压，不仅对推挽变换器本身有影

响，输出电压电流质量变差，对前级Boost电路也造成了极大的电磁干扰，开

关管上电压电流应力变大，导通损耗增加，软开关实现困难，严重时损坏开关

管．因此在升压功率变换中，如何正确的设计推挽变压器，减小其所引起的EMI

问题，是实现电磁兼容性设计的重要工作之一，下面将重点分析由变压器漏感

所引起电磁干扰，并提出抑制方法。

53．1变压器漏感所引起的EMI

推挽变压器等效模型如图5。20所示，足l、恐为绕组等效电阻，厶为变压器

漏感，包括副边折算到原边·cpI、cp2为原边绕组分布电容，cI为副边绕组分

布电容，C芦为原副边绕组分布电容。k为激磁电感。

图5．20变压器等效模型 图5．21漏感引起EMI示意图

漏感所引起的EMI示意图如图5．21所示，一方面在推挽管关断时，漏感

厶与电容cr发生谐振产生尖峰电压；另一方面升压储能电感上l中电流与厶中

电流在sI关断时的不匹配亦会引起较大谐振．

为了明确变压器的漏感所引起的电磁干扰，忽略变压器的其他杂散参数，

针对漏感取不同的数值进行仿真，仿真结果如图5．22所示，推挽管的电流电压

波形为上两图，Boost管的电流电压波形为下两图。由仿真分析可得：随着变压

器漏感的变大，开关管上的电压电流波形变差，电磁干扰严重，在漏感大到一

定值后，变换器将不能工作，甚至损坏开关管．因此在设计本变换器变压器时，

必须采取一定的措施来减小漏感值。
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图5．22变压器漏感取不同值时的仿真波形

通常减小变压器的漏感有以下方法：

(1)通过变压器的磁屏蔽设计将产生的漏磁通对周围电子电路的影响减到最

小。对于工作在高频的变压器，主要采用高电导率金属材料实现电磁屏蔽，即

在绕组及铁芯的外面包上一层铜皮作为漏磁通的短路环．漏磁通在铜皮中产生

涡流，涡流产生的反磁场抵消大部分漏磁通。对低频漏磁通采用磁性材料旁路

漏磁通的原理实现磁屏蔽．

(2)采用合理的变压器绕制方法，使变压器原副边绕组耦合系数接近l。减

小漏感．本试验中，结合变压器的“三明治”夹心绕法，并加以改进，使得推

挽变压器的漏感很小。第一步，先绕好变压器副边高压侧的NJ2匝绕组；第二

步，将变压器原边低压侧的两个绕组Ⅳpl、Ⅳp2并联共绕；第三步，再绕高压侧

的另一半Ⅳs／2匝绕组。这样绕制，一方面使得变压器的原副边绕组耦合良好，

另一方面，低压侧绕组并联共绕，使得推挽变压器的两个低压绕组与高压绕组

结构上基本保持一致，结构的对称减小了推挽变压器偏磁的可能。在绕制过程

中，原副边绕组要均匀分布，尽量减小绝缘层的厚度，对于低压侧的绕组由于

流过大电流，用多股细导线并绕代替，这些措施都有利于减小变压器漏感。

5．3．2变压器分布电容

变压器原副边绕组间的分布电容会使得变压器原边的各种噪声耦合到变压

器副边电路中，影响负载输出，形成辐射干扰。可以采取在变压器原副边绕组

间加一层静电屏蔽来减小分布电容。变压器原边的共模或差模干扰在祸合到副

边之前已经被屏蔽层旁路掉。具体做法：在绕制完初级绕组后，包上一层0．02～

0．03mm厚的薄铜皮，铜皮的始端与末端必须有3～5mm的重叠(绝缘)．鉴于

此方法会加大变压器的漏感，在试验中并未采取．

对于原边绕组的匝间电容，可以用来代替谐振电容cr，从而简化电路，如

图5．23所示。



一一图5，23用贩边匝间电容代替谐振电容等效电路

5．4全桥变换器的电磁兼容分析

论文所提出的双向DC／DC变换器在降压功率变换时为移相全桥结构．全桥

变换器在功率传输过程中，存在着周期性变化的di／dt和du／dt引起的传导干扰。

全桥变换器的电磁干扰途径主要有以下几种：

l、高di／dt回路的EMI

开关管快速通断，形成了高频变压器原边、开关管和输入侧电容构成的高

频开关电流回路，造成空问辐射。同理。变压器副边、整流二极管和输出滤波

电容也构成一个高频电流回路．如图5．24所示。

可以通过减小回路面积和降低di／dt大小来抑制高di／dt回路所引起的磁场辐

射。回路面积则取决于合理的布局来减小，如果布局不好，这种辐射干扰会耦

合到输入输出端，影响变换器工作。通过延长开关管驱动波形的上升时间可以

减小di／dt，但这会降低开关频率和变换器效率。采取屏蔽措施可以减小di／dt回

路的辐射干扰，但效果不明显，实现起来复杂．电路中的磁性元件应当具有封

闭的磁路以减小产生的辐射干扰。
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图5．24全桥变换器dildt回路引起的EMI

2、高du／dt的EMI

开关管的高频工作产生了高的duldt。开关管和散热器之间存在着分布电容，

高的du／dt经分布电容会产生共模电流。当开关管Sl、S2的工作状态发生改变，

A点的电位￡，A跳变，在分布电容coI上产生共模电流，该电流经散热器流到机

壳，在通过机壳与输入电源地之间的耦合阻抗上产生压降，形成共模干扰，如

图5．25所示。

可以通过减小寄生电容，减小du／dt来抑制这种干扰。缩短产生高du／dt电

路的PCB走线，在开关管与散热器之间选用低介电常数的绝缘层，为流过寄生

电容的电流安排合理的路径，可以减小容性耦合。增加阻尼电路，减小变压器

漏感，可以减小du／dt．



3、驱动信号的不对称引起EMI

对于采用传统控制方式的全桥电路，如果四个开关管参数特性基本一致，

并且A、B点对于散热器的分布电容也相等，则在开关管状态转换时，左右桥

臂通过分布电容对地产生的共模电流大小相等，方向相反，因此可以互相抵消·

然而在实际中，左右桥臂产生的共模电流通常是不能抵消的。这是因为位

于对角位置的两个开关管的驱动信号在传输过程中存在着延迟时间不等，使得

两个驱动信号的脉冲沿不能保持一致，造成A、B点对参考地的电位跳变时刻

也不一致，从而使得A、B点对地产生的共模电流不能完全抵消。如图5．26所

示，Sl的驱动信号传输快于s4，则A点电位跳变时刻也快于B点．为了使A、

B点对地产生的共模电流能够完全抵消，应该使A点与B点电位跳变时刻一致。

这就需要使sl、s4的驱动脉冲沿保持严格一致，使s2、s3的脉冲沿保持严格一

致。文献‘叫提出了一种采用驱动脉冲边沿时刻预调整的方法来抑制该共模干扰。

对于采用移相控制方式的全桥电路，对角开关的驱动信号错开一个相位，

不能保持脉冲沿一致，因此共模干扰不可避免的存在着。为了减小这种干扰，

需要采取措施尽可能减小分布电容cp。、cpb，并且在电源输入端加入共模滤波

器。

图5．25全桥变换器duldt回路引起的EMI

4、高频变压器的EMI

‰口
％口
％—i邕％二廿
图5．26驱动信号不一致

图5．27高频变压器引起的EMI

高频变压器的原副边存在着分布电容，如图5．27所示。一方面，开关管的

高频通断在A、B点产生的高频电压会通过分布电容c口l耦合到副边；另一方面，

输入侧的高频电压谐波也会通过c-ps耦合到副边。这些祸合到副边的高频电压可

以通过输出电源导线的容抗、阻抗等寄生参数产生共模电流，流到电源地线中
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形成共模干扰。输出电源导线对地阻抗不平衡时，还会产生差模干扰。

通过增加变压器原副边的绝缘隔离可以减小分布电容。合理的绕制变压器，

使原副边绕组紧密耦合可以减小漏感。利用屏蔽技术抑制高频变压器的电磁辐

射。

5、滤波电容的EMI

输入侧的电容cI。有高频寄生电阻和电感，因此Ck会将电路中的高频电流

以差模的方式传导到输入交流电源中或耦合到其它电路中．对于输出滤波电容

co也存在同样的问题。选取低等效串联阻抗的电容可以减小这种干扰，或者在

输入输出端串接EMI滤波器。

6、整流管的EMI

整流二极管在很短的时间内由导通变为截止时，会产生很大的反向恢复电

流，反向恢复电流会与电路中的寄生电容、电感发生振荡，产生尖峰电压，形

成电磁干扰。可以采用并联多个二极管来减小单个二极管的反向电流，选取具

有反向恢复电流软特性的二极管，加有源无源吸收网络。

5．5 PCB布线的电磁分析嘲嗍

在进行电力电子装置产品开发之初就预测电磁干扰问题，进行电磁兼容分

析设计是节约开发成本的有效途径。印制电路板作为电子产品开发的前期工作，

其电磁兼容性分析具有重要的意义。

PCB电磁兼容性设计目标在于提高线路自身的抗干扰能力，减小电路板本

身的电磁辐射，提高电子设备的电磁兼容能力和系统工作的稳定性、可靠性。

在PCB板上采取EMc技术，具有较高的可靠性、稳定性和经济性。

5．5．1PCB的EMI

PCB如果布局不合理，将会引起严重的电磁干扰，这是因为PCB本身具有

很多潜在的干扰源。

当—‰d刍Ⅳk
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(a)导线的高频模型 鲫电阻的高频模型j赢‘尊
(c)电容的高频模型绚电癌的高频模型

图5．28电路元件的高频特性

在高频范围，特别是在频率达到数十Mttz的射频范围时，导线、电阻、电

感和电容已经不是理想器件，它们都含有相应的寄生参数。这些器件的寄生参

数是影响电子设备的电磁兼容性能的重要因素之一．正确分析寄生参数的特性



对于PCB在设计阶段采取措施解决此类电磁干扰问题非常重要．

在高频工作时，导线等效为电感和电阻的串联；电阻等效为电阻与电容并

联后再与一电感相串联；电容等效为电阻、电感、电容的串联；电感等效为电

感与电容并联后再与一电阻相串联，如图5．28所示．

PCB板上的印制线用来传递能量或传输信号，实际上就是扁平的铜导线．

如果PCB走线很长，频率很高，则印制线以及元器件的引脚产生寄生电容和电

感，这些寄生参数影响着导线的阻抗并且对频率敏感．寄生电感电容和走线长

度达到一定程度，可能会产生一个EMI发射天线。一般设备的天线都设计成工

作在固定频率，对应于波长的l“或1／2，以成为有效的发射器，对走线来说要

特别避免这种情况的发生．实际应用中走线要求小于特定频率波长的1／20，避

免形成无意的发射源。

对于PCB外部来说，常见的干扰源有雷电、其它电子设备、电网等。外部

干扰源主要通过传导和辐射两种方式对电子元件，PCB进行干扰。对于PCB

内部，数字电路和模拟电路之间不能相互干扰，相邻导线的串扰也是引起电磁

干扰的重要因素．

5。5．2PCB的EMC设计

在设计PCB之前，应当明确PCB的基本信息和要求，包括：所用元器件

的封装、数量，所用数字逻辑芯片的种类，信号线和时钟线的传输速度、电源

和地的种类等。合理的进行PCB的分层也是必不可少的，在分层时要考虑成本、

实际功能需求、器件密度、信号种类、时钟频率等多种因素。

PCB布局时要遵循以下一些原则：

(1)合理确定PCB的大小，如果PCB尺寸过大，成本增加，元件布局时过

于分散，印制线会比较长，线路寄生阻抗较大，抗干扰能力下降。如果尺寸太

小，元件布局拥挤，印制线太紧密容易产生串扰干扰。

(2)按照电路信号的流程来安排各功能电路单元，使信号流通保持方向一

致。

(3)以每个功能电路单元核心元件为中心，别的元件围绕它进行布局。

(4)尽可能缩短高频元器件之间的连线，设法减小它们的分布参数。

(5)易受干扰的元器件相互间不能太近，输入输出元件要远离。

(6)对于电源线、高频信号线和一般走线之间要防止相互耦合。

(7)多级放大器的各级最好能成直线排列，输入输出级相距较远，从而减小

输出与输入级之间的耦合．

(8)输入输出驱动器应该紧靠连接器。

PCB布线时要遵循以下一些原则：

(1)先布时钟线，敏感信号线，再布高速信号线，确保此类信号的过孔足够

少，再布一般不重要的信号线．



(2)输入输出端的导线尽量避免相邻长距离的平行，为减少长平行走线的串

扰，可增大线条间距，或走线间插入地线．

(3)线路板上的宽度不要突变，导线不要突然拐角，尽可能保持线路阻抗的

连续，印制传输线拐弯处一般走圆弧或45度角．

(4)特别注意高频电路的电源和地线分配问题。

(5)减小电流流通过程的导线环路面积，这是因为载流回路对外的辐射与通

过电流、环路面积和信号频率成正比。

旧线路板插头上多安排彼此分散的地线输入脚，有助于减少线路板插脚配

线的环路面积及地线阻抗。

(7)减少导线的长度，增加导线的宽度，有利于减少导线的阻抗．

(8)控制信号线的宽度在不影响PCB板尺寸的前提下尽可能的宽一些，有

利于信号的传输。
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第六章实验与总结

本章通过实验对所提出的双向DC／DC变换器进行验证，给出的试验结果基

本与理论分析一致，并制作一台zvT Boost实验样机证明了所提出的耦合电感

反激式软开关辅助电路具有广泛的通用性．

6．1反激式耦合电感ZVT Boost变换器实验研究

本文提出了利用反激式耦合电感实现双向DC／DC变换器升压变换时的软

开关，并在第二章指出了该方法具有较强的通用性，给出了一簇基于反激式耦

合电感的软开关DC／DC变换器。为了验证这种方法的通用性，制作了一台zVT

Boost变换器。主电路拓扑如第二章图2．25(b)所示。

实验主要参数如下：输入输出电压为30V／60V，额定功率为120W，输出额

定电流为2A；开关频率为100KHz，开关管Sl、S2取IRFP250t谐振电感上f为

luH，L。为2．5uH，匝比疗取为4：谐振电容cf为15nF,反馈二极管Da取MURl520t

升压二极管Do取MURl560：输入电感厶为50uHs输出滤波电容为470uF。
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图6．2变换器效率曲线

将反激式耦合电感辅助电路引入Boost电路，可以很好的实现升压管的软

开关，升压二极管也实现了软开关，二极管的反向恢复电流几乎为零，减小了

噪声干扰，变换器的效率较高。同理可推得，该方法应用于其它几种基本DC／DC

变换器也会实现较好的效果。

6．2推挽式隔离型Boost软开关双向DC／DC变换器的实验研究

本文详细分析了所提出的软开关双向DC／DC变换器的主电路工作原理，控

制电路的设计过程，为了验证所提出双向DC／DC变换器适用于高低压侧电压等

级相差较大的场合，制作了～台实验样机，低压侧电压为24V，高压侧电压为

270V。由于个人能力有限，同时考虑到功率的大小并不影响说明基本问题，本

文只初步设计了一台小功率的样机。

考虑到降压变换比较成熟，实验样机主要是针对升压变换设计的。实验电

路主要参数如下；(1)输入直流电压24V，输出直流电压270V，额定功率为120W。

(2)开关管Sl、s2、S3、S4选取MOS管IRFP250，开关管SI、S2的工作频率为

100KHz，开关管S3、S4的频率为50KHz．(3)谐振电感厶为luH，L。为4uH。

磁芯选取铁氧体EEl8型。(3)能量反馈二极管D。选取MURl520，输出整流二

极管选取对管MURl660。(4)变压器磁芯选取铁氧体EE33型，变压器的匝数分

别为6匝、6匝和36匝，匝比为6。(5)升压电感为50uH，选用铁氧体EE50为

磁芯。(6)低压侧的滤波电容cl为470uF／100V，高压侧的滤波电容co取

100llF，450V，升压时防偏磁电容c2为O．47IlF．

升压变换主要实验波形如图6．3所示，图(a)为升压管Sl的电流电压波形，

很明显实现零电压开通。基本实现了零电压关断；图(b)为辅助开关管s2的电流

电压波形，可见为零电流开通，近似零电压关断；图(c)为推挽管S3完全实现零

电压开通与零电流关断的波形，由于变压器漏感的存在，从关断s4到s3导通前，

漏感中的能量将通过s3的体二极管续流，因此s3在开通前有一个反向电流，与

理想波形稍微不同；图(d)为主管SI和推挽管S4的驱动信号波形，Sl的开关频

率为s4的两倍：图(e)为输入电感的电流波形；图(f)为变压器副边电压波形，输



出方波幅值接近300V．图6．4给出变换器在不同负载下的效率曲线，变换器效

率较高，最高效率可达93．8％．实验波形基本与理论分析一致，较好的验证了

所提出的双向DC／DC变换器在升压变换时的可行性．
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6．3全文总结

双向DC／DC变换器已经广泛应用于宇航卫星、直流不停电系统、燃料电池

等领域，国内外对于双向DC／DC变换器的研究日益广泛而深入。随着环境保护

∞



和能源短缺等问题的突显，社会生活和工业生产的实际需求不断提高，太阳能

光伏发电系统、风能发电系统、移动发电系统、．以太阳能为动力的混合动力汽

车等领域将会是电力电子行业的热点研究内容之一．在这些研究领域中，都需

要一个高可靠性高效率的储能系统，通常为蓄电池装置，因此需要一个双向

DC／DC变换器来对蓄电池进行充放电管理．由于在这些领域中，低压侧为蓄电

池电压等级比较低(一般24V)，高压侧电压等级比较高(一般为270V或540V)，

利用现有的一些双向DC／DC变换器拓扑很难实现高效率、高可靠性、低成本的

要求．本文在详细学习和研究了很多双向Dc／Dc变换器拓扑的基础上，结合了

级联型电路结构与全桥，推挽型电路结构的优点，针对这些领域提出了一新颖的

软开关双向DC／DC变换器拓扑．

降压时采用移相控制ZVZCS--PWM全桥功率变换，输出利用低压侧推挽

开关管的反并联二极管整流，技术成熟。控制简单，效率比较高．升压时采用

推挽隔离Boost变换器，输出利用高压侧四个开关管的反并联二极管整流。推

挽隔离Boost交换器是Boost变换器与推挽变换器的级联，通过一种控制策略，

去掉了其中的冗余元件，使得两个独立的功率模块级联为一个整体结构，得到

一种新颖的升压电路拓扑。通过引入耦合电感能量反馈辅助电路，实现了所有

开关管的软开关。所提出新型变换器在功率的双向流动中，均可实现高功率密

度，高开关频率，高效率，变压器的利用率也较高，尤其适用于高低压侧电压

等级相差很大的双向功率变换中，在太阳能光伏发电系统、风能发电系统、移

动发电系统、太阳能混合动力汽车等领域有着较大的应用前景。

论文所做的主要工作包括：

(1)较为详细的介绍了双向DC／DC变换器的应用前景，分析了双向DC／DC

变换器的基本原理和基本电路拓扑，概况介绍了近年来出现的一些新颖的双向

DC／DC变换器拓扑，并在此基础上提出了一种新颖的软开关双向DC／DC变换

器。

(2)分析了基本移相ZVS--PWM全桥功率变换的工作原理，阐明了其占空

比丢失和滞后臂软开关实现困难问题。介绍了一些改进移相全桥电路，并分析

了各自的优缺点．最后选择移相ZVZCS．PwM全桥电路作为降压变换主电路。

详细分析了推挽隔离式Boost变换器的工作原理，利用反激式耦合电感辅助电

路实现升压变换的软开关，并分析了软开关实现条件．

(3)设计了双向DC／DC变换器的主电路参数，利用UC3875移相控制芯片设

计了降压变换时的控制电路，利用PWM芯片TIA94设计了升压变换时的控制

电路，升降压控制电路的结构较为简单．

(4)讨论了该双向DC／DC变换器应用于大功率场合的直流偏磁问题。阐述了

开关变换器产生直流偏磁的基本原因，并具体分析了该双向DC／DC变换器在升

降压时产生偏磁的机理。对于全桥电路而言，由于开关管的通态压降、开关时



间差异，驱动脉冲的不对称，外界干扰等因素，导致了变压器偏磁。对于推挽

Boost电路，由于变压器的三绕组结构更易于发生偏磁．提出了抗偏磁措施：选

取参数特性一致的开关管；在电路中串入隔直电容；采用电流型控制方案，通

过检测流过器件的电流，以此来调整开关管驱动信号的宽度，将变压器励磁电

流控制在一定范围内．

(5)电磁兼容性设计是开关电源必不可少的环节之一，论文对双向DC／DC变

换器存在的电磁干扰做了一点研究，提出了一些抗干扰方法。

(6)为验证本文所提出的反激式耦合电感实现软开关方法的通用性，设计了一

台ZVT Boost变换器，给出了试验结果，实验证明该方法具有较好的效果。

∽设计了一台双向DC／DC变换器样机，并做了升压交换的实验，升压实验

结果基本与理论分析一致。

由于时间关系和作者本人水平有限，本文所设计的双向DC／DC变换器还存

在着以下不足和需要完善的地方。

(1)文中设计了3KW的功率变换器，然而实验只是初步制作了一台120W的

样机，虽然可以验证变换器的基本工作原理，但制作3KW的功率变换器所需考

虑的问题显然更复杂。

(2)未能够对所提出变换器进行数学建模，不能深入的分析其动态响应速度、

稳态运行特性、输入输出传递函数，不能进一步讨论参数优化设计。

(3)降压部分实验没有做，因此对于利用上位机系统来控制功率变换器的双

向工作过程没有做深入的研究，上位机系统与升降压控制电路的通讯联系没有

设计。如何控制功率双向切换的平滑流动是双向DC／DC变换器需要考虑的一个

重要问题。文中没有对如何利用上位机系统进行变换器升降压可靠切换做细致

研究。

“)对于控制电路只是初步的设计，没有深入的研究控制电路模型。没有设

计降压时的同步整流电路，尤其是对采用电流型方案抗偏磁电路的设计仍需进

一步研究．

此外，文中只是简单分析了双向DC／DC变换器的电磁干扰问题，还需进一

步研究其电磁兼容设计．
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