
华南理工大学硕士学位论文

仿真结果吻合了理论的分析。为了进一步研究电路的特性，还做了一个实验电路

验证了仿真的结果，给出了实验的关键波形，对实验数据进行处理，分析了电流

的效率、储能电容电压和谐波含量等等。

关键词：单级变换器；直接功率传递；功率因数校正：并联
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Abstract

Abstract

Two·stage structure is widely used in conventional AC／DC converters to achieve

high power factor and regulated output voltage．These converters are cascaded with

AC／DC power factor correction stage and DC／DC output voltage regulating stage．The

first stage is used to regulate the input current waveform and unity power factor is

obtained．The second stage is used to regulate the output voltage tightly to center

value with low ripple．Since input current and output voltage are regulated

independently,two·stage converters have good performance of unity power factor and

tightly regulated output voltage．On the other hand，these converters have complex

structure and high cost and the efficiency is low in theory because the input power is

processed twice to reach the output．

Single—stage PFC AC／DC converter combines the tow stages into one stage．The

function of power factor correction is automatically achieved with the converter

working in discontinuous—current—mode and output voltage is regulated only．The cost

is lowed down because the power stage and the control circuit are simple．

High DC bus voltage stress is a serious problem in single—stage PFC AC／DC

converters．The structure needs to be rebuilt to low down the devices’voltage and

current stress．In general terms，the imbalance between input and output power causes

the high voltage of bulk capacitor of single—stage converter．So the power flow of the

converter needs to be optimized with the concept of direct power transfer(DPT)．

Based on DPT concept，most of the input power is processed once to reach the output

and only a few part of the input energy need to be stored in the bulk capacitor．The

optimized power flow insoles the problem of high voltage of the bulk capacitor．Three

typical single—stage PFC AC／DC converter topologies based on DPT concept are given．

They are Flyback-Boost converter，single—stage parallel PFC converter and DC bus

voltage feedback single—stage converter．The performance of these converters is

analyzed and compared．Theory analysis and experiment show that these converters

Can low down the bulk capacitor’S voltage and the devices’voltage current stress

effectively

Single。。stage parallel bi·-flyback AC／DC converter is selected to carry on a deep

research．The main content is including three parts：theory analysis；circuit design

process；simulation and experiment．
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Firstly，the structure and working principle of single—stage parallel bi—flyback

AC／DC converter are introduced．The design guidelines and key parameters are

analyzed．Extended topologies based on DPT concept are proposed．According the

problems of the converter，improving advice is introduced．

Then design process including the relationship of parameters，control and drive

circuit，transformer，etc．iS given．

At last，with the simulation soft of SIMetrix／SIMPLIS，waveforms of rectified

line voltage，line current，output voltage of error amplifier，current on the two

switches，voltage on bulk capacitor are obtained．The effect of bulk capacitor value

and inductors ratio is analyzed with simulation．The results show coincidence between

theory and simulation．A real circuit is built to verify theory and simulation and some

key waveforms are given．Efficiency，capacitor voltage and harmonic content are

ana】jzed．

Key words：single-stage converter；direct power transfer；power factor correction；

parallel；
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第一章绪论

第一章绪论

在20世纪80年代中后期，开关电源功率因数校正(Power Factor Correction)

技术引起了国内外许多学者的重视。本章介绍功率因数校正技术的产生背景、发

展情况和研究热点。

1．1电流谐波的产生、危害和功率因数校正技术

在采用交流电网作为工作电源的用电设备中，直流开关电源是必不可少的部

分。一般开关电源的前级为一个简单的AC／DC变换器，由普通二极管整流桥实

现，其输出是不可调节的直流电压Vd，一个大电容cd用来滤除低频纹波，从而

把交流电整为直流电Vd。使用二极管整流桥作为电网与用电设备的接口时，由于

二极管导通角很小，当交流电压大于电容电压时，此整流电路才能够从电网中抽

取能量，因此电网仅在每个工频周期的一小部分时间里f即正弦电压的峰值附近)

给负载提供能量。其典型电路及输入电流波形如图1．1所示。

术嗍．
⋯压W

图1-1简单的二极管单相整流电路及输入电流波形图

Fig．1-l Typical rectifier circuit and input current waveform

这种非控整流使得输入电流波形发生严重畸变，并呈脉冲状。这种呈尖峰状

的非正弦电流包含丰富的高次谐波，系统的功率因数很低，如在中大型非控整流

设备中，输入电路的功率因数大致在O．5～O．7左右，有的甚至更低。输入视在功

率远大于有功功率。如把此部分的内阻抗等效为zs，电流谐波越大，即乙越大，

网侧电压的畸变就越明显，这就是电流谐波产生的二次效应。

电流波形的畸变及因此产生的网侧电压波形的畸变还给系统本身和周围环境

带来一系列的危害：对电力系统产生污染，电流谐波使得线路和配电变压器过热，

引起电网LC谐振，或高次谐波电流流过电网的高压电容，使之过流，过热而损

毁；在三相线路中，中线电流三次谐波的叠加会使得线路过流而发生故障；对通

信系统产生干扰，还可引起仪器仪表和保护装置的误测量、误动作。这就是通常

所说的“谐波污染”。

随着用电设备日益增多，谐波污染问题引起了越来越』31泛的关注。基于限制
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电流波形畸变和谐波，使电磁环境更加干净的宗旨，一些世界性的学术组织提出

了谐波限制标准，如IEC555．2，IEEE519等，对电力电子和电气设备的电流谐波

进行限制。对于数量多而且分散的中小功率单相电源系统，最理想的方法是在电

源内部采取功率因数校正(Power Factor Correction，简称PFC)电路，从根本上消

除谐波源。在电源内部采取功率因数校正电路，从根本上消除谐波源的功率因数

校正技术由此产生，采用现代高频功率变换技术的有源功率因数校正技术更是有

效的手段。

功率因数校正技术对开关变换器的功率因数进行校正，不仅能够提高变换器

功率因数，减小输入电流的谐波成分，而且减小了因谐波成分对电网以及通讯和

自动化设备可能产生的干扰，同时增加了同样电流有效值下的输入功率，提高电

源转化效率。因而研究功率因数校正技术对开关电源的发展具有重要的实际意义，

因此功率因数校J下在电力电子变换器中的意义愈来愈明显，已成为目前一个重要

的研究方向。

1．2 PFC技术的发展

1．2．1提高AC／DC变换器输入侧功率因数的主要思路

分析图1．1所示的电路可知，对于整流电路而言，由于人们想得到一个较为

平滑的直流输出电压，所以采用电容滤波。正是整流二级管的非线性和电容的共

同作用，使得输入电流发生了畸变。如果去掉输入滤波电容，则输入电流变为近

似的正弦波，提高了输入侧的功率因数并减少了输入电流的谐波，但是整流电路

的输出不再是一个平滑的直流输出电压，而变为脉动波。如果欲使输入电流为正

弦波，且输出仍为平滑的直流输出，必须在整流电路和滤波电容之间插入一个电

路，这个电路就是PFC电路，如图1．2所示。

图1-2含有PFC电路的AC／DC电路

Fig．1-2 AC／DC converter with PFC

1．2．2 PFC技术的演变和分类

(1)从无源功率因数校正到有源功率因数校正的演变

回顾PFC技术的发展历程，最早人们是采用电感器和电容器构成的无源网络

进行功率因数校正，如图1-3(a)所示。无源功率因数校正技术所需的滤波电容器

和滤波电感器的取值较大，因此电路往往较笨重。无源PFC技术的主要优点是
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设计简单、成本低、运行可靠；但是，无源滤波电感的体积大，而且难以得到很

高的功率因数。在现代开关电源中，变换器向着高功率密度的方向发展，无源功

率因数校正技术已经不能满足现代开关电源的技术要求。

20世纪80年代，现代有源功率因数校正技术应运而生。由于变换器工作在

高频开关状态，这种有源功率因数校正技术具有体积小，重量轻，效率高，功率

因数可接近1等优点。80年代的有源功率因数校正技术可以说是基于boost变换

器功率因数校正的年代，在此期间的研究工作主要集中在对工作在连续导电模式

(CCM)下的boost变换器的研究上，这类变换器的控制方式一般是基于所谓“乘

法器”(Multiplier)的原理；连续导电模式下的功率校正技术可以获得很大的功

率转换容量，但是对于大量应用的200W以下的中小功率容量的情形，却是非常

不合适的，因为这种方式往往需要较复杂的控制方式和电路。80年代末提出了利

用工作在不连续导电模式(DCM)下的变换器进行功率因数校正的技术，由于其

输入电流自动跟踪输入电压，因而可实现接近1的功率因数。这种PFC技术在文

献中称为自动功率因数校正，也称为电压跟随器(Voltage Follower)。这种有源功

率因数校正技术因其控制简单(仅采用一个控制变量，即输出电压)而倍受青睐，

但是一般不能应用于较大的功率变换中。

(-)无调功率因数棱正 (b)两姐功率园敷棱正

(c)单蟠蛆音功率因数梭正 (d，并联功辜回收校正

图1-3功率冈数校正的电路结构

Fig．1-3 Circuit structure of power factor correction converter

(a)Passive power factor correction；(b)Two-stage power factor correction；

(c)Single-stage power factor correction；(d)Parallel power factor correction．

C
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图1．4单相功率因数校正变换器的功率关系

Fig．1-4 Relationship between input and output power of single phase power factor correction

converter

另一方面，假定可以获得单位功率因数，则变换器的输入功率和输出功率如

图1—4所示。可见，在所有的PFCDC／DC变换器中，在半个工频半周期内瞬念输

入功率是脉动的，而后接DC／DC变换器的输出功率是恒定的。因此，在任何PFC

电路都必须有足够输出滤波电容存储半个工频半周期内不平衡的能量。这个大电

容不仅导致PFC电路动态响应慢，而且产生了两倍工频的输出电压纹波。因此为

了获得稳定的输出电压，传统的有源功率因数校正系统是如图1-3(b)所示的

PFC+DC／DC的变换器的两级级联结构。

理工作于连续电流模式的Boost变换器。

前一级PFC功能通常是基于“乘法器”原

两级PFC方案具有优良的性能，输入电

流的总谐波畸变(THD)一般小于5％，功率因数可以到O．99或更高；由于前级

储能电容电压VB近似恒定，DC／DC变换器可以得到优化；此外，由于VB相对较

高，对于一个给定的保持时间可采用较小的储能电容。但两级PFC方案输出功率

需要经过两级处理，显然效率较低，同时也存在体积大，电路复杂、成本高等问

题。这使得两级PFC方案不适用于低功率应用，如200．300W以下的功率范围。

目前欧洲强制要求市场上出售的75w以上的电子设备必须满足IECl000—3．2电流

谐波标准限制，而且不久会改为对50W以上的电子设备强制执行。由于在低功率

应用中采用两级方案的成本太高，在竞争日益激烈的环境下，许多厂商和科研机

构都开始关注单级PFC技术，如图1．3(c1所示。单级PFC变换器就是基于电压跟

随器原理工作于不连续模式的变换器。单级组合PFC技术通过消除一些冗余元

件，将级联的两个功率级的功率开关合并成一个功率开关，共用一套控制电路而

得。单级PFC变换器的电路拓扑尽管简单，但与两级功率因数校正电路相比通常

并不能获的更高的效率，同时大部分此类变换器只能工作在不连续导电模式

(DCM)和通过变频控制，共用开关管增加了控制的困难。为了解决两级和单级

PFC AC／DC变换器的缺点，一些新颖的功率因数校正原理及拓扑结构被提出来，

例如图1．3(d)所示的并联功率因数校正技术。在一个开关周期内，部分输入功率

可通过一次变换到达输出，剩余输入功率需经两次变换，使输出电压得到快速与

精确调节。这种电路的效率高于两级变换器和单级组合式变换器。
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二十世纪90年代以来，一些新技术、新方法开始应用于有源功率因数校正变

换器中。软开关技术和功率因数校正技术结合以提高变换器的性能。近年来，有

关连续导电模式下功率因数校正的控制新方法的研究也有不少报道，主要有单周

期(One Cycle)控制，滑模(Sliding Mode)控制以及其他新控制方法。进入21

世纪，基于数字信号处理器的数字控制PFC开始研究，并取得了一定成果13～101。

(2)有源功率因数校正技术的分类

从不同的角度，功率因数校正技术有多种分类方法。从电网供电方式可以分

为单相PFC电路和三相PFC电路。从电路构成来看可分为无源PFC电路和有源

PFC电路。

对单相PFC技术而言，一般认为有两种基本的有源功率因数校正技术，一种

是变换器工作在连续导电模式的“乘法器”型(Multiplier)；另一种是变换器工作

在不连续模式的“电压跟随器”型(Voltage Follower)。实际上，这两类技术并不能

完全囊括有源功率因数校正的所有技术，比如磁放大PFC技术、三电平

(Three．Level)PFC技术和不连续电容电压模式(DCVM)PFC技术等。

还可以从采用的软开关技术的角度进一步对上述两种方式的有源功率因数校

正技术加以分类。从软开关特性来划分，有源PFC电路可分为两类，第一类是零

电流开关(Zero Current Switching，简写为ZCS)PFC技术，第二类是零电压开

关(Zero Voltage Switching，简写为ZVS)PFC技术。按实现软开关的具体方法

还可以进一步划分，有并联谐振型(Parallel Resonant Converter，简写为PRC)、

串联谐振型(SerialResonantConverter，简写为SRC)、串并联谐振型(Serial Parallel

Resonant Converter，简写为SPRC；也叫LCC)以及准谐振型(Quasi．Resonant

Converter，简写为QRC)等软开关谐振有源功率因数校正技术。

从控制方法来分，有源功率因数校正电路可以采用脉宽调制(PWM)、频率

调制(FM)、单环电压反馈控制、双环电流模式控制、数字控制、滑模(、Sliding

Mode)控制以及单周期(One Cycle)控制以及其他各种控制方法。

从拓扑结构上划分，有源功率因数校正电路可分为预调整器型(Preregulator)

PFC电路以及单级组合PFC变换器两种形式，后者被认为是较理想的有源功率因

数校正电路结构。

1．3两种基本的PFC结构

一般认为有两种基本的有源功率因数校正技术，一种是变换器工作在连续导

电模式的“乘法器”型；另一种是变换器工作在不连续导电模式的“电压跟随器”型。

所谓连续导电模式(CCM)和不连续导电模式(DCM)--般是指在一个开关周期内，

变换器的电感上流过的电流是否连续。CCM意味着电感上的电流始终不会为零，

而DCM意味着在一个开关周期内电感的电流有一段时间为零。
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1．3．1乘法器PFC技术

80年代中期，有源功率因数校正技术的研究以乘法器方式为主。乘法器技术

通常采用两级结构的PFC电路，且电路工作在CCM模式。其基本原理如图1—5

所示。

图1-5典型的乘法器方式PFC电路的组成

Fig．1-5 typical Multiplier PFC

图中boost变换器的电感电流就是输入电流，电感电流被采样并被控制，使

其幅值与和输入电压同相位的正弦参考信号成正比，从而达到功率因数校正的目

的；乘法器方式PFC电路还可以根据输出电压反馈信号，利用一个乘法器电路来

控制正弦参考电流信号，从而获得可调整的输出电压。因此这种方案要求采用电

压电流双环控制，常用的控制方法有峰值电流控制、滞环电流控制、平均电流控

制等等。

乘法器方式是目前比较成熟的PFC技术，其输入功率因数可达0．99以上。

它可以实现输入电流波形控制和输出电压调节的双重功能，因此工作于CCM的

PFC电路均采用乘法器控制技术，相对于DCM模式，其输入和输出电流纹波小，

电磁干扰小，滤波容易；电流有效值小，器件导通损耗小，故适应于大功率应用

场合。

由于功率平衡的原理，Boost PFC变换器的输出有两倍工频的电压纹波，而

且大的输出滤波电容造成了动态响应慢。因此，这种PFC变换器通常后接一个

DC／DC变换器，这样变换器的整体结构就是AC／DC+DC／DC。前一级实现PFC功

能，这一级也称为电压预调节器；后一级实现稳压输出的功能。因此，这种结构

的变换器也称为两级变换器。

1．3．2电压跟随器PFC技术

利用不连续导电模式进行功率因数校正的概念在80年代后期被提出，有人称

6



第一章绪论

之为自动功率因数校正，即电压跟随器PFC技术。由于工作在DCM的变换器的

输入电流自动跟随输入电压，因而可以实现接近1的输入功率因数。这种功率因

数校正技术也被称为电压跟随器。该变换器工作在不连续导电模式下，开关s由

输出误差信号控制，开关周期为常数。由于峰值电感电流基本与输入电压成正比，

因此，输入电流波形自然地跟随输入电压波形。这种DCM方式的优点是控制简

单，一般用于中小功率变换场合中。研究发现，所有基本变换器类型，如buck、

boost、buck．boost、Cuk、Sepic和Zeta变换器等在不连续导电模式下都可用于构

成电压跟随器方式的PFC的电路。其控制方法可以采用恒频、变频、等面积等多

种方式。基本电压跟随器型PFC电路可用图1．6所示的boost变换器来说明。

该变换器工作在不连续导电模式，开关S由输出电压误差信号控制，开关频

率为常数。由于在每个开关周期内，峰值电感电流基本上正比于输入电压，因此

输入电流波形自然地跟随输入电压波形。事实上，对不同的变换器结构，输入电

流波形会出现不同程度畸变，但这对输入功率因数的影响并不明显。与乘法器型

PFC电路相比，电压跟随器技术常采用单级功率因数校正拓扑结构，既具有输入

功率因数校正功能，又能实现输出电压的调节，同时采用恒频单一占空比控制方

式，不仅简化了控制电路，降低成本，也能减少变换器的损耗；仅要求一个电压

控制环，故控制简单、成本低廉，电源体积可大大减小，适用于很多特殊场合；

而且变换器工作在不连续导电模式下，避免了boost变换器中因输出二极管反向

恢复电流而带来的问题。

工D

图l-6基于boost变换器的电压跟随器型PFC电路的组成

Fig．1-3 voltage follower PFC based on boost converter

电压跟随器型PFC技术的一个缺点是其输入电流波形为脉动三角波。因此其

前端需添加一个小容量的滤波电容以滤除高频纹波。另一个缺点是其较高的开关

峰值电流会带来较大的开关关断损耗，开关管同时承受较大的电压电流应力，并

产生严重的电磁干扰(EMI)。同时，开关寄生电容引起的开通损耗仍不能避免，随

7
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着开关频率的提高，开通损耗也会增大。

临界连续导电模式是介于连续导电模式和不连续导电模式之间的一种工作模

式，其电感电流在下降到零后立刻上升，因此这种工作模式有着和DCM模式相

同的特性；但在控制方法上由于要采样电感电流，需双环控制，控制方式接近于

CCM模式。根据主电路的特性，一般将其归类于DCM中，其控制方式属于变频

控制19J。

电压跟随器型PFC变换器将PFC功能和DC／DC功能整合在一个变换器中，

通常也称为单级PFC变换器。

1．4单级变换器的研究热点

单级PFC AC／DC变换器具有控制简单，成本低廉的优点，不过由于仅仅调节

输出电压，功率因数校正功能通过电路工作于DCM状态来自动获得，PFC功能

和DC／DC功能共用开关管造成输入电流不能得到最好的调节。单级PFC AC／DC

变换器面临的两个虽大的问题是：

(1)输入电流的整形，尽可能提高PF，根本目的是抑制谐波含量；

(2)降低储能电容的电压，降低成本，减小开关电压应力。

为此，国内外学者尝试各种方法改进单级PFC AC／DC变换器，试图解决以上

两个问题，但是又不会损害单级变换器的其他性能优点。

1．5本文的内容安排

本文研究了基于直接功率传递原理的单级并联变换器。为了降低中间储能电

容电压，提高单级PFCAC／Dc变换器的工作效率，引入直接功率传递原理，对单

级PFC Ac／Dc变换器的拓扑进行了深入地研究并对一种单级并联双反激AC／DC

变换器进行了改进，加以实验验证。

本文按以下章节进行论述。

第一章绪论。阐述本研究课题的背景，PFC技术的分类，发展现状和技术

热点。

第二章单级PFC AC／DC变换器储能电容电压高的问题和直接功率传递原

理。详细地解释了在单级PFCAC／DC变换器拓扑中储能电容电压升高的成因。为

了解决这个问题，在直接功率传递原理的指导下，给出了三个典型的拓扑。在这

些拓扑中，由于功率平衡问题得到较好的解决，储能电容电压明显降低。

第三章详细的介绍了单级并联双反激电路的构成和工作原理。分析了电路的

设计准则和关键的性能参数。提出了根据并联概念拓展的电路拓扑。对单级并联

双反激变换器提出了改进的意见。

8
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第四章电路的设计。给出了设计这个电路的详细过程，包括各电路参数的决

定关系，控制驱动电路的设计，变压器的设计等等。

第五章仿真与实验。介绍了仿真软件sIMetrix／sIMP LIs的功能特点。用这

个仿真软件对单级并联双反激电路进行仿真，采样了输入电压，输入电流，反馈

环误差放大器的输出电压，两个支路开关管的电流，储能电容电压等关键波形。

对储能电容值和电感量比值的变化对电流波形的影响给出了仿真对比结果。仿真

结果吻合了理论的分析。实验电路进一步验证了理论分析和仿真结果。拍摄了实

验电路的关键波形，对电路的工作性能指标进行了系统的分析。

9
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第二章单级PFC变换器直流母线电压应力的问题和直

接功率传递原理

第一章的论述表明，假设在单位输入功率因数情况下，变换器的输入功率是

以两倍工频正弦变化的。而输出通常是恒定的。这样，就需要一个储能元件来平

衡输入和输出功率的差值。这就是带PFC功能的AC／DC变换器中间储能电容必

须存在的原因。

如图2—1所示。为了表述直流母线电压应力的概念，使用PFC框和DC／DC框

两个功能框图来表达单级PFC变换器。PFC框实现功率因数校正功能，通常是一

个Boost变换器。DC／DC框对输出电压的紧密调节，实现DC／DC变换功能。在

这两个功能框之间有一个储能电容，承受输入功率和整流电压的变动，平衡输入

功率和输出功率。

lVi。l

图2-1单级PFC AC／DC变换器的原理框图

Fig．2·1 Schematic diagram of single—stage PFC AC／DC converter

在两级PFC AC／DC变换器中，由于PFC级和DC／DC级分别控制，中间储能

电容的电压可以独立地受到调节，因此不存在储能电容电压升高的问题。在单级

PFCAC／DC变换器中，PFC功能是由电路结构和工作模式自动完成的，反馈环仅

仅调节输出电压使其稳定，而中间储能电容电压则不受控制。这样在电路工作的

时候就存在中间储能电压升高的问题。以下将采用典型的BIFRED单级PFC

AC／DC变换器拓扑来说明中问储能电容电压升高的原因。

为了抑制电容电压，许多文章在这方面进行了大量的研究【1l～221。其中一个解

决的思路是将直接功率传递[231的概念引入单级PFC变换器。在这些电路中，由

于电路结构的改进，抑制了中间电容上的电压。

lO



第二章单级PFC变换器直流母线电压应力的问题和直接功率传递原理

2．1单级变换器BIFRED的结构

由于DCM Boost变换器具有固有的PFC功能，它和其他的变换器组合可以得

到带固有PFC功能的单级PFC拓扑。在1992年，Michael M．等人提出了集成反

激变换器的DCM Boost变换器(Boost Integrated with Flyback Rectifier／Energv

storage／Dc—de converter，BIFRED)。如图2-2所示。BIFRED变换器由Boost变换

器和Flyback变换器组合而成，实际上是输入端串了一个二极管(D1)的隔离式

SEPIC变换器。Boost电感(L)工作在DCM模式，使得输入电流自动跟踪输入

电压，DC，DC变换器工作在CCM模式。

旷。。r 7出-。i‘；睦划I-卜参～
：恩Difioo。s： ：ntoregⅢ|T ：。l。ybaⅢck。，

图2-2把DCM Boost变换器和Flyback变换器(左)组合成BIFRED变换器(右)

Fig 2-2 Integrate DCM Boost and Flyback converter into BIFRED converter

2．2单级PFC变换器中储能电容电压的问题

单级变换器一个重要的问题是如何控制储能电容电压v。。

在两级PFC变换器中，储能电容电压VB被调节在380～400V。但是在单级

PFC变换器中只有一个控制电路，因此VB没有被控制在一个稳定的值，它随输

入电压和负载的变化和变化。为了使电路具有较低的成本，希望v。能够低于

450V，这样可以采用应用广泛而且价格低廉的额定电压为450V的电解电容，因

为电解电容的额定电压越高，价格越高。同时也能减小其他器件，如开关管和二

级管的电压应力。

图2—3显示了PFC级输入能量和占空比的关系，以及DC／DC级的输出能量和

占空比的关系。PFC级和DC／DC级都可以工作在DCM或CCM状态，它们之间

有三种可能的组合：

l、DCM PFC+CCM DC／DC

2、DCM PFC+DCM DC／DC

3、CCM PFC+CCM DC／DC

下面对这三种组合进行分析。

1、DCM PFC+CCM DC／DC

DCM工作方式是指在一个开关周期结束，电感把所有存储的能量全部传递到

下一级或负载。当负载变轻时，输出功率减少，由于DC／DC级工作在CCM状态，
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占空比基本不变，但PFC级的输入功率同重载时一样，如图2-3(a)所示。这样，

充入储能电容的能量和从储能电容抽走的能量不平衡，引起储能电容电压VB上

升。为了保持输出电压一致，电压反馈环调节输出电压，占空比减小。这样输入

能量相应减少。这个动态调节过程要到输入功率和输出功率平衡后才停止，达到

一个新的功率平衡点。对于PFC级，输入能量的变化的周期是半个交流周期，因

此输入和输出能量均衡只有过了半个周期才有效。显然，负载突变时，由重载到

轻载的后果是明显的增加了VB。

通过变频控制可以降低储能电容电压。对于图2—2的BIFRED变换器如果工

作在DCM PFC+CCM DC／DC模式时，可以得出VB为

％斗√焉卜 (2一1)

其中v。为输入电压经整流桥整流后的电压，n为变换器的匝比，fs为电路的

开关频率，v。和I。分别为输出电压和电流。由此可见VB随输出电流的减小或输

入电压的上升而上升，同时还受开关频率的影响。当轻载时增加开关频率，能减

小vB，当满载时可以提高开关频率。但为了使VB降到450V以下，需要开关频

率变化很大。如果负载从满载到10％满载变化，则轻载时开关频率可能时满载时

的10倍。因此，很难对电感和滤波器进行优化设计，而且轻载时效率也不高。
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图2．3 PFC级输入功率与占空比关系曲线及DC／DC级输出功率与占空比关系曲线

Fig．2·3 Relationship between duty cycle and input power of PFC stage or output power of

DC／DC stage

2、DCM PFC+DCM DC／DC

如果PFC和DC／DC级都工作在DCM，那么当负载变轻时，根据DC／DC变

换器电压反馈环特性，占空比也降低。如图2-3(b)所示，随负载变轻，占空比减
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小，输入功率也相应降低。这样在DCM PFC和DCM DC／DC结合时，轻载时储

能电容电压过高的现象有所减轻。但是，当DC／Dc变换器工作在DCM模式时，

电流峰值高，增加了导通和开关损耗，降低了效率，特别不适合输出电压较低、

输出电流较大的应用中。由于储能电容电压vB主要在轻载时偏高，在输出电压

较高、电流较小的情况下，有些拓扑使DC／DC变换器在输出负载较高使工作在

CCM状态，轻载时工作在DCM状态。

3、CCM PFC+CCM DC，DC

PFC级工作在DCM方式需要一个比较大的EMI滤波，而且电流应力高，降

低了效率。如果PFC级和DC／DC级都工作在CCM，如图2-3(c)所示，即使轻载

时，占空比也保持一致。输入和输出功率可以自动平衡，输入功率可高可低，取

决于负载。因此，CCM PFC结合CCM DC／DC变换器的输入及输出功率可自动均

衡，轻载时没有储能电容电压高的问题，而且这种方式效率最高。但是PFC级工

作在CCM状态的功率因数比工作在DCM要差，设计上也比较复杂。由于PFC

级的有效占空比D。ff受DC／DC级的占空比限制，很难找到一种拓扑作为PFC级，

能够在固定占空比情况下保持PFC完全工作在CCM状态。

因此，单级PFC变换器的主要问题是在使输入电流谐波满足IEC．1000．3．2

Class D标准和输出电压快速调节的同时，找到抑制储能电容电压VB过高的方法。

2．3直接功率传递原理

典型的两级或者单级PFC变换器都有两个功能模块，分别是PFC模块和

DC／DC模块。AC输入功率首先经PFC模块转换成直流功率储存在中间储能电容，

然后储存的直流功率再经DC／DC模块处理成需要的直流输出功率。这样输入功

率经过两次处理才到达输出。如图2-4(a)所示，假设PFC模块和DC／DC模块的

效率是T1l和”2，相应地有

Po=Pi。T1川2 (2—2)

于是单级PFC变换器的效率为

n=1"111"12 (2—3)

从上面的等式可以看出，总效率是每个功率变换模块的乘积，两次功率处理

使得变换效率下降。

实际上，为了达到良好的输出功率调节，将全部输入功率进行两次处理是不

必要的。我们可以允许主要的输入功率只经过一次处理，而让较小的功率经过二

次处理以保持总的输出功率为常数。如图2-4(b1所示，输入功率经PFC模块出来，

k部分功率直接传递到输出，剩余的(1．k)部分功率储存在储能电容中，然后由

DC／DC模块处理，输出功率由这两部份共同组成。我们有

Po=PinTllk+PinTllll2(1-k) (2-4)
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于是单级PFC变换器的效率为

”=qlk+r11T12(1·k) (2-5)

即

rl=rhq2+(I-T12)rll k (2-6)

对比(2-3)式和(2-6)式，显然基于直接功率传递的变换器具有更高的效率。

对这种功率传递，一部分功率只处理一次，称为直接功率传递(Direct Power

Transfer)。基于直接功率传递原理，可以开发出具有更高效率和更高额定功率的

单级PFC变换器。

Vcs

《
PFC 上 DC，DC

模块

T
模块

n1 n，

图2-4(a)传统的两级和单级PFC原理图； 图2．4(b)直接功率传递原理图

Fig．2-4(a)Conventional PFC converter schemes； Fig．2-4(b)Direct Power Transfer scheme

直接功率传递的理论主要是从提高效率的角度提出的一种改进功率流向的方

法。功率处理过程的优化，为其他电路性能参数的改善带来方便。根据直接功率

传递原理，可以发展出许多单级PFC变换器拓扑，这些拓扑在抑制过高的中间电

容电压应力方面具有显著的效果。

2．4几个改进的单级PFC拓扑及其中间电容电压应力分析

以下将介绍三个基于直接功率传递原理改进的单级PFC AC／DC变换器拓扑，

这些拓扑有效地抑制了中间储能电容电压的升高。

2．4．1 Flyback．Boost变换器【11】

电路拓扑如图2-5(a)所示。这个电路可以认为是由一个反激变换器和一个

Boost变换器组合而成，两个内部变换器使用同一套控制电路。在这个电路中，

变压器TI和电感L2均工作于不连续电流模式。变压器Tl，开关管Sl和二极管

Dl构成内部反激变换器。电感L2，开关管s2和二极管D2构成内部Boost变换器。

首先内部反激变换器从电源线吸收功率。其中一部分功率经过D1和D2直接传递

到输出，这部分功率只经过一次处理，约占总输出功率的70％(参看图2-7(a)中

输入功率和输出功率的关系分析)。另一部分功率经Dl，L2储存在储能电容c1。

通过开关管的开通和关断，cl的能量再经L2，D2反馈到输出，这部分功率经过

二次处理，约占总输出功率的30％。电路的功率流向如图2-5(b)所示。

14



第二章单级PFC变换器直流母线电压应力的问题和直接功率传递原理

图2-5(a)Flyback-Boost变换器拓扑

Fig．2·5(a)Topology of Flyback-Boost converter

Ro

图2-5(b)功率流向图

Fig．2-5(b)Power flow of Flyback·boost converter

由于经过反激变换器降压，储能电容上的电压大大下降，甚至低于输出电压。

一个设计方案如下：输出功率100W，输出电压56V，AC线电压187V。～265V。。

储能电容的电压变化曲线如图2-6所示。从图中可以看出，这个方案的电容电压
柏

34

；托

础∞

嚣拍
删翘

壁24

投

期

—’’‘_～●●
■‘。_一一一 一 一

■-’-一‘

二]J三---II--窭187盘Vm‘[[
10 弱 锵 窘s ’'0

负载功率(w)

图2-6储能电容电压变化

Fig．2-6 Voltage variation on the bulk capacitor

只有30V左右。另外，本方案电容变化范围为29V到34V，只变化了1．17倍，
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变化很小。在通用输入电压(ssv。～265V⋯)下，这个优势更加明显。

2．4．2单级并联PFC变换器[13】

在2．4．1 Flyback—Boost方案中，输入功率全部经过内部反激变换器，然后一部

分功率直接输出，另一部分送到内部Boost变换器进行二次处理。实际上，如果

刚开始就将输入功率分成两部分，由两个内部变换器分别处理，同样可以满足要

求，这就是并联功率因数校正(parallel power facor correction)的思想If2]。在功

率因数为1的情况下，输入功率和输出功率的关系如图2-7(a)所示。从图2-7(a)

中可以看出，功率Pl部分可以直接传递到输出，只有P2部分功率需要储能电容

充放电处理。P2是半个工频周期中输入功率和输出功率不平衡的部分，占总

Pin
iD0％

(h】

图2-7(a1并联功率因数校正原理图

Fig．2-7(a)Parallel PFC scheme

、孤 弧”：。{= 旷t：i一

∥氓
—誓——>卜一融渊 ”

1叫

L!针vc犁⋯囱
图2-7(b)实现单级并联PFC的烈反激电路

Fig．2-7(b)Parallel bi—flyback converter with PFC

输出功率的32％。并联功率因数校正的全部功率都是一次处理，理论上可以获得
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第二章单级PFC变换器直流母线电压应力的问题和直接功率传递原理

更高的效率，功率元件的额定值降低。

一个简单的单级并联双反激AC／DC变换器如图2-7(b)所示。

在这个电路中，变压器Tl，开关管QI和二极管D【构成主反激变换器：变压

器T2，二极管D2和开关管Ql构成辅助反激变换器。这两个变换器共用一个开关

管Ql。储能电容C2是辅助支路的输入，它经出D5充电至输入电压峰值。D3和

D4可以避免两个反激变换器之间形成环流。当QI闭合时，AC电源给T．原边电

感充电，C2给T2原边电感充电；开关关断时，TI和T2原边电感储存的能量反激

到输出。

这个变换器用两路输入(AC主回路和储能电容C2)给负载供电。大部分功

率由AC主回路承担，储能电容在工频周期的中间部分(此时输入电压高)从AC

电源吸收能量，主要在电压过零点附近释放能量。

电路的电压电流波形如图2．8所示。从图中可以看出，储能电容在线电压半个

周期的中间部分充电，并且主要在输入电压非常小的时候释放部分电量，电压被

钳位在输入电压峰值而且与负载无关。

幽2-8整流线电压(100Wdiv)，线电流(2A／div)和储能电容电压(100V／div)

Fig．2—8 Rectified voltage(100V／div)，Iine current(2A／div)and voltage on the bulk capacitor

(100V／div)

这个方案功率电路简单，成本低，体积小：输入功率全部一次处理，提高了

变换效率；储能电容处理的功率较小，电压被钳位在输入电压的峰值。因为两个

反激变换器均工作于DCM，电容电压独立于负载。因此，它不会造成器件额外的

电压应力，降低了对高压器件的要求。这是相对于其他中级PFC电路最重要的不

同点。

这个电路的缺点是：两个反激变换器均工作于DCM，功率较小：线电流不正

弦化，功率因数较低。

2．4．3直流母线电压反馈

图2-9(a)和图2-9(b)是基本的BIFRED变换器和具有母线电压反馈的BIFRED
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变换器。前面已叙述，基本的BIFRED变换器的实质是DCM的Boost变换器+CCM

的Flyback变换器。由于PFC级和DC／DC级之间功率不平衡引起高直流母线电

压，这种电路是不实际的。图2-10(a)是基本的BIFRED变换器直流母线电压仿真

曲线。从图中可以看出，当负载达到50W时，母线电压已经超过650V，而开关

峰值电压将超过1000V。

D2

图2-9(a)基本的BIFRED变换器； 图2-9(b)具有直流母线电压反馈的BIFRED变换器

Fig．2—9(a)Basic BIFRED converter； Fig．2—9(b)BIFRED converter with bus voltage feedback

在修正的电路中，在Boost电感之后串入一个附加变压器绕组n3，反馈系数

为n。当S导通，Boost电感充电时，n3上反馈来自母线储能电容上的电压，电感

L上的电流为

f，：喇二!垒r (2．7)
1’

三

从上式可以看出，当母线电压具有上升的趋势时，输入电流下降，输入功率

自动减小，从而保证输入和输出功率的平衡。于是，直流母线电压被限制在一定

范围内。另外，反馈绕组将部分功率直接传递到输出，这样可以降低器件的额定

值，提高变换效率。具有母线电压反馈的BIFRED变换器直流母线电压仿真曲线

如图2一lO(b)所示。

应用母线电压反馈的概念，可以推导出一些新的拓扑。实际上，只要保证PFC

功能是由DCM的Boost变换器实现，这个方案可以推广到任意单级PFC变换器。

这个电路的缺点是：虽然降低了直流母线电压，由于引入反馈绕组，电感电流存

在死区，输入电流波形的品质变差。

2．4．4抑制电容电压的效果对比

单级PFC设计最关心的问题之一是在输入电压最大值且负载最轻时，直流母

线上的电压应力要小，也即是储能电容上的电压应力要小。根据直接功率传递原

理改进的单级PFC变换器提高了变换效率。由于电路结构的改进，有效地控制了

直流母线电压应力。

在Flyback—Boost方案中，储能电容位于反激变换器降压之后，电压低于输入
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电压峰值，甚至低于输出电压，而且随输入电压的变化小：在单级并联双反激

AC／DC变换器方案中，全部功率都是一次处理的，原理上可以得到更高的效率，

储能电容电压被钳位在输入电压峰值；直流母线电压反馈方法有效的抑制了电容

电压的上升，可以衍生出许多改进拓扑。

图2．10(a)没有母线电压反馈的DC电压变化； 图2—10(b)具有斜线电压反馈的DC电压变化

Fig．2—10(a)DC voltage variation Fig 2-10(b)DC voltage variation

without bus voltage feedback； with bus voltage feedback

这三个方案有一个共同的缺点是由于只对电压进行采样控制，而且为了达到

较高的效率，对功率流向进行改进，导致输入电流不正弦化。不过IECl000．3—2 D

类标准对功率因数没有特殊的规定，只要能满足谐波要求，就能通过该项规定。

设计的目的是满足偕波标准|而不是追求高功率因数。因此这个缺陷在实际应用中

是可以接受的。

2．5本章小结

本章用典型的BIFRED单级PFC AC／DC变换器电路解释了中间储能电容在

轻载时电压升高的工作机理。引起这个问题的根本原因是输入功率和输出功率之

间的瞬时不平衡。为了解决这个问题，引入直接功率传递原理，从结构上对单级

PFC AC／DC变换器进行改进。列举了三个典型的基于直接功率传递原理改进的单

级PFCAc／Dc变换器拓扑。这些拓扑有效地抑制了中问储能电容电压。

9
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第三章单级并联双反激AC／DC变换器的工作原理

在2．4．2节中，介绍了一个简单的具有快速输出电压调节的单级并联双反激

AC／DC变换器。本章详细介绍这个变换器的工作原理。它与其他文章提出的拓扑

主要的不同是储能电容上的电压被钳位在输入电压，电压保持常数。这个方案的

原理演示如图3一l。这个变换器可以由反激变换器推导得出，由于只增加了无源

元件，它只有一个开关和单环控制。可以看出这个变换器具有两个内部输入，储

能电容是其中之一。

因此，这个变换器的主要优点如下：

(1)简单的功率级：低成本和体积；

(2)功率只处理一次：效率高。

这个变换器的线电流非正弦化但是它的谐波含量可以通过适当的设计加以控

制，因此，这个变换器可以设计符合中小功率(<500W)标准。

图3—1原理框图

Fig．3—1 Proposed approach of bi-flyback converter

3．1提出的变换器

这个变换器是在DC／DC变换器的基础上增加一些附加元件形成的(在AC／DC

应用中这些元件是必需的)。控制策略类似于一个DC／DC变换器，输出电压是唯

一的控制量，因此实际的变换器非常简单。虽然输入电流没有被控制，但是可以

符合IECl000—3．2关于低频谐波的标准。

这个变换器可以从一些已知的变换器推导，这里使用反激变换器去解释。

DC／DC反激变换器的功率级如图3．2。变换器由变压器TI，三极管Ql，二极管

D1和输出电容Cl组成。

具有储能电容c2的反激变换器特性：在二极管整流桥的输出增加一个大电容

C2(如图3．2)，变换器的输入电压几乎是常数，很容易得到良好调节的输出电压。

然而，由于电流峰值高，导通时间短，线电流含有大量谐波。

没有储能电容c2的反激变换器特性：这是一个输入电压从0到VIN，PEAK(图

3—2)的DC／DC变换器。在理想情况下，使用这样一个单变换器吸收AC电源给
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负载供电是期望的。然而，用这个简单的变换器不可能在负载端得到良好调节的

输出电压。图3—3显示了在一个工频半周期为了保持输出功率恒定的理论线电流。

可以看出，由于输入电压是正弦的，在线电压过零点附近，需要从AC电源吸收

几乎无穷大的电流。因此，如果仅仅使用一个简单的变换器(没有储能电容C2)，

在这些输入电压过零点附近会发生输出电压降落。

衙
图3-2反激变换器的功率级

Fig．3·2 Power stage of flyback conveFter

图3-3没有储能电容的变换器的理论和实际输入电流

提出的变换器：提出的变换器复合了巴述的两种情况，由两个变换器分别承

担了这两种电流，共同决定输入电流的波形。为了达到这点，这个变换器有两个

内部输入：第一个连接到整流桥，另一个连接到储能电容。这个电容通过二极管

充电到输入电压峰值。

提出变换器的功率级如图3-4所示。它是基于图3．2的简单反激变换器附加一

些无源元件而成的。变压器T2，二极管D2组成了 个辅助反激支路，这个辅助

支路的输入是储能电容C2，它通过二极管D5充电到输入电压峰值。这个辅助支

路处理的功率数量由设计决定。为防止在这两个反激支路之f司形成电流环流，两

个变压器分别串联二极管D3和D4。两个并联的反激支路使用同一个开关QI和控

2I

由
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制环路。同样，他们共享输出电容Ct。

D3

Q1 n向
1 111竺 I

图3-4提山的双反激变换器的功率级

Fig．3—4 Power stage of the proposed bi-flyback converter

这个变换器的目标是同时从两个内部输入给负载供电(AC电源和储能电容

C2)。储能电容主要在线电压过零点，输入电压低时提供能量。变换器的大部分功

率直接由AC电源送到输出，

储能电容C2在工频半周期的中间部分从AC电源吸收能量。因为只有一部分

负载功率从储能电容抽取，所以它吸收的峰值电流也比较小。

变换器的两个变压器可以工作在任何导通模式(CCM和DCM)。出于效率的

考虑，对低功率最合适的选择是两个变压器同时工作在DCM。以下都假设电路工

作在这个模式。

这个变换器相对两级方法的主要不同如下：

优点：

l、更小体积和更低的成本：由于单开关和单环控制，改善了体积和成本。

2、高效率：由于输出功率处理一次，效率改善。而两级方法中输出功率是处

理两次的。

缺点：电流非正弦

对比于其他的单级方案：

优点：

l、储能电容电压被钳位：因此，它不会增加装置附加的电压应力。这是相对

于其他参考文献中提出拓扑最重要的不同，它们表现出更高的电压应力。

2、输出功率处理一次。

缺点： 一些单级方案比双反激变换器有更少的附加元件。

这个电路还有一个另外的优点：由于一些负载有待机需要(电脑，VCR’S等

等)，变压器T2可以在待机模式中提供电源。这样，在轻载的时候屏蔽变压器Tl

通路(用继电器)，负载只由T2供电，可以减小损耗。
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总的来说，单级双反激变换器是体积，成本和效率之间一个好的折衷，是低

功率应用好的选择。

以下部分将分析变换器在一个开关周期的工作过程以及电路的设计指南。

3．2电路的工作原理

变换器在一个开关周期的主要理论波形如图3—5。变换器的两个支路都假设工

作在DCM。

区间(to-tI)：to时刻，开关管打开。两个变压器的原边电感分别从AC电源和

储能电容线性充电。这些电流的斜率取决于输入电压和每个变压器的电感。即T．

的原边电感LTI上施加了瞬时整流线电压V⋯T2的原边电感LT2上施加了瞬时

Vc(几乎是常数电压，等于VIMPEAK)。两个电流叠加后流过开关管Q1。在区间

最后，变压器已经储存了能量。

1D3

vql

图3．5变换器在一个开关周期的主要波形

Fig．3-5 Main waveforms of the converter in a switching cycle

区间(h-t2)：在tI时刻开关管QI关断。变换器副边的二极管DI，D2开始导

通，变压器释放之前储存的能量。因此，在这个区问，开关上的电压的最大值在

VIN+Vo·nl和Vc+Vo·n2(nl：l和n2：1分别是TI和T2的变比)。那就是强制对
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Tl和T2消磁的电压。D3，D4其中一个二极管，阻断在两个电压差。

区间(t2-t3)：在t2时刻，其中一个变压器复位(这里以T2为例)，那么在这

个区间只有一个变压器在进行消磁过程(TI)。因此，二极管DI继续导通，变压

器TI的能量继续释放到输出。开关管上的电压是这个变压器反激的电压与它的输

入电压的加和与另一个支路的输入电压两者中的较大值。在这种情况，由于T2

首先退磁，开关管的电压是在vIN+Vo，nI和vc之问的较大值。

区间(t3-to)：在t3时刻，变压器Tl复位，因此在这个区间电路中变压器和

开关管都没有电流流过，输出电压由输出滤波电容C。提供。开关管Ql的电压等

于储能电容上的电压，因为它比瞬时输入电压高。在to时刻，新的开关周期开始。

3．3设计准则

这个变换器最重要的设计任务是确定每个支路的功率分配(PMnlN和PAux)。

功率的分配在电流谐波含量和变换器定级为标准IECl000．3—2 A或者D当中扮演

了重要的角色。这个可以通过Tl和T2的原边电感进行控制(LTI和LT2)。

图3-6表明了在一个工频半周期理想的输入电流波形对应PMAIN和PAux的函

数，注意实际电流波形是两个的加和。总的来说，分配更多的功率通过主支路更

有利，因为它可以减少线电流的峰值部分。主支路承担功率PMAIN增加，将导致

线电流的谐波含量也增加；然而，由于辅助支路输入电流的减少，电流波形更容

易避开class D标准的包络线(Class D标准更严格)，这样变换器只需要满足Class

A标准。对于Class A，只对谐波电流强加了绝对值限制，因此，在一定功率水平

是可能达到这个标准的，

图3·6在一个工频半周期中双反激变换器的两部分电流波形

Fig．3—6 Two parts ofthe jnput current waveforms ofthe bi-flyback converte r in a line half-cycle

假设在储能电容C2上是一个常数电压Vc，忽略电压纹波，就可能得到变换器

主要参数对于线相角的函数等式。

由于变换器的两个变压器工作于DCM，在一个开关周期每个变压器的峰值电

流(参看图3-5中的iD3和iD4)可以通过(3．t)和(3-2)计‘算

h。(甜)：筝掣，d(叫) (3-I)
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kz一妒南坝硼 (3．2)

VIN(∞t)是瞬时线电压，d(∞t)是对线相角的占空比函数，LTI和LT2是变压器的

磁性电感，f是变换器的开关频率。在一个开关周期平均，可以得到输入电流的

低频演变如下

[LTI阳 )=

÷d(cot)

。f堕劬
j ￡rl

1／f
：．叠盟．dz(刎(3-3)
2·Lrl·f

、’

：土．dz(耐) (3．4)
2·Lr2 t厂

、。

将电压乘以电流，得到每个支路的输入功翠

‰脚)=筹叫2(删 (3_5)

‰一耐)2差≥_2(“) (3-6)

这两个功率等式的加和等于在每个开关周期供应负载的输出电压

只n—m(耐)+RH—r”(耐)=只=vR,-
(3—7)

用VfN PEAK-sin(0)t)代换VIN(COt)，用VIN，PEAK代换Vc，代入(3-7)，得到占空

比关于线相角的表达式如下

df甜1-土
、j

Vtv．p(

(3．8)

根据理论上的占空比演化表达式(3-8)可以描绘出图3-7(假设LTI／LT2=0．1)。

当输入电压接近零点时为最大值，因为这时只有辅助支路释放能量到输出。一旦

计算出占空比，输入功率波形(PMA【N和PAux)可以很容易的用(3-5)(3-6)，和

(3-8)推导。等式(3-9)(3．10)表明每个支路处理的功率

划妒iV)‘事sin 2蕊(dot)
(1_9)

鲤忖p，一卜拟k
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吲《每‘痧1 (3．10)

从(3-9)(3．10)得到的功率波形如图3-8所示(变换器功率100W，LTI／LT2

=0．1)。注意到辅助支路主要在输入电压过零点附近给负载供电。

‘、 ，

＼． ／

图3．7在一个工频、}周期中占空比的演化

Fig．3—7 Example of the duty cycle evolution in a line half-cycle

‘∽≤岔N‘【曼!竺!纠

．N．磨 刎．、～‘——上————一

图3-8在一个工频、p周期中两条支路的功率分配

Fig．3—8 Power distribution between branches in a line half-cycle

从这些等式推导可知，LTl／LT2是这个变换器最重要的参数(当变换器工作于

DCM)。在一个工频周期对(3-9)和(3-10)进行平均，可以得到分配到每个支

路的功率数量，如图3-9所示。如期望的那样，比值LTl／LT2越小，主支路处理的

功率越高。

在这个变换器中，占空比以两倍工频周期性地变化，如(3-8)式所示。最大

占空比发生在tot=0，最小发生在tot=rt／2。占空比的变化是设计中需要重要考虑

的一个因素。用极值代入(3-8)式，可以得到占空比的最大值和最小值的比
，r——：一堑：／l+纽 (3-11)

dMlw、{LTY

可以看出在变换器工作于DCM情况下，这个比值只取决于LTl／LTz。电路正

常工作时，希望占空比的变化幅度越小越好。为了让dMAx／dMIN尽可能小，LTJLT2

应尽可能大，即应该让更多的功率经辅助支路处理。这是电路设计折衷的另一个

原则。
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ClHs5 n

envelope

l ／ r。≯
二．／—√

厂飞剖
1 i

} i—
L．．．·_一扎。

、

口Line nde 0td)

图3一II在一个工频半周期中线电流波形和Class D的envelope

Fig．3-I 1 Line current waveform and Class D envelope in a line half-cycle

计算这个理论线电流的谐波含量，发现更小的谐波含量是在LTI／LT2约等于0．1

的时候得到的。对100w输出功率，谐波含量远离IECl000．3．2强加的限制，所以

线电流可以满足高功率水平的规范。注意由于效率的原因，这个变换器合理的功

率规格是在100W-200W。

线电流波形的尖峰部分受电容C2的影响很大。图3．12表明给这个电容充电的

影响。电容越高，导通角越小，谐波含量越高。不过储能电容的取值不会影响两

个支路的功率分配(只取决于LTl／LT2比值)，因为储能电容上的电压已经假设为

常数，忽略低频纹波。

图3．12在一个工频、}周期对应不同储能电容的线电流波形

Fig．3·12 Line current waveform in a line half-cycle with different capacitors(conductor angle)

另外，这个变换器储能电容(图3-4中C2)的体积比常规反激变换器的电容

(图3．2中的C2)小，因为它需要过滤的电流纹波更小(约为114)。这个优点带

来的好处是体积减小和成本下降。

3．5扩展到其他拓扑

提出的变换器是基于反激变换器拓扑改进的。实际上，大部分已知的拓扑(正

激，Boost，SEPIC)都可以应用这个原理，只需要增加几乎同样的元件。在这些

拓扑中，电路的两个输入支路共用一个开关。这些变换器的实现不需要隔离，非

28
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常简单。

图3—13表明这个方法应用于Boost变换器成为双Boost变换器的电路方案。

可以看出这个方案非常简单，只需要在Boost变换器的功率级增加两个二极管和

一个电感。如果这个变换器设计工作于电感连续导通模式，串联于L2的二极管

可以去掉。

这些变换器的主要应用是电池充电器。双反激变换器适用于低功率和中等电

压(12V，24V和48V)场合。双Boost推荐用于高压电池充电器。

图3．13双Boost变换器的功率级

Fig．3一13 Power stage ofthe proposed bi-boost converter

3．6拓扑的改进

从图3-4可以看出，T1支路和T2支路的电流均流过Ql，即开关管Ql承担的

电流是iTI和iT2的叠加，这大大增加了QI上的电流应力。此外，分别串联于Tl

和T2的两个二极管流过了大电流，引起较大的功率损耗。因此，对电路作如下改

动：将T1支路和T2支路分拆，分别串联Ql和Q2，同时取消串联二极管，如图

3．14所示。

l

I ! Z D3

幽 —一。T2
c21 f。p Q2 1．Jp
L!_IK

Q1

图3．14改进的暇反激变换器的功率级

Fig．3·14 Power stage ofthe improved bi-flyback converter

电路经如此改进以后，去掉了两个串联在主功率回路的二极管，虽然增加了

一个开关管，但是两个开关管的电流额定值较原来一个开关管低。

29
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改进后的电路工作过程不变。原来流过Ql的总电流现在分成两路，由两个开

关管分别承担。

3．7本章小结

本章介绍了单级并联双反激AC／DC变换器的演化过程，详细地分析了电路

的工作原理，工作性能和设计要求。最后对本拓扑进行了改进。

30
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第四章电路的设计

在本电路拓扑中，两个并联的反激变换器均工作于不连续导电模式。为了合

理的设计这两个变换器，首先介绍不连续模式反激变换器的基本原理，然后阐述

各电路参数之间的关系和设计流程。这样，电路的电参数就基本上确定了。本章

还给出了控制和驱动电路，变压器等的设计过程。

4．1不连续模式反激变换器的基本原理

反激变换器在开关管导通期间，变压器储能，负载电流由输出滤波电容提供。

在开关管关断期间，储存在变压器中的能量转换到负载，提供负载电流，同时给

输出滤波电容充电，并补偿开关管导通期间损失的能量。

图4一l(a)是反激变换器的基本拓扑。图中有两个输出电路，一个主输出和一个

从输出。负反馈闭合环路采样主输出电压V。。。V。。的采样值与参考值比较，输

出的误差信号放大信号控制Ql的导通时间脉冲，使得v。。的采样值在电网和负载

变化时等于参考电压，从而稳定输出电压。从输出跟随主输出得到相应的调节。

在Ql导通期间，N。上施加了一个固定的电压(Vdc．1)(这里假设开关管的导通

压降是lv)，并且流过以斜率dl／dt=(Vdc_1)Lp线性上升的电流，这里Lp是原边的

磁性电感。在导通时间的最后，原边电流上升到Ip=(V护1)T。。／L。，如图4．1(b)所

示。这个电流代表电感上储存的能量为

r，，、2

E：竺坐!! (4．1)
2

这里E的单位为焦耳(J)，Lp的单位为亨(H)，【。的单位为安培(A)。

当Ql关断，磁性电感上的电流强制使所有线圈上的极性反向。假设这时没有

从次级绕组，只有主次级绕组，由于电感中的电流不能瞬时改变，在关断的瞬时，

原边电流转换到次级，幅值为I；=I。(N。／N。)。

经过几个周期以后，次级DC电压V。。已经建立。随着Ql关断，N。上的同名

端为正极性，电流从同名端流出，并且线性地下降(图4．1(C))，斜率为dI。／dI-v。。／L，，

其中L，是次级电感。如果次级电流在下一个导通时间之前下降到0，则储存在原

边电感的能量全部释放到负载，称这个电路工作于不连续模式。输入功率表示为

在QI一个导通时间T释放的能量E，那么在这个周期的最后，从Vd。吸收的功率

为

户：丝型』W (4-2。)户：』2竺生： ( a)
r
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另由于Ip=(Vdc_1)T。。／Lp，那么

P：也二!匕!。篮丛∥ (4．2b)

2TLP 2TLp

从(4-2b)式可以看出，只要保持Vd。T。。的积为常数，则反馈环保持输出电

压为常数。

幻 ．卅∑；
人。，I八 (c)

落一二y：图4．1不连续模式反激变换器。当Ot导通，所有整流二极管反向偏置．输出电流由输出电

容提供。Np相当于一个纯电感，负载电流在Np中线性地建立直到峰值【p。当Qt关断，原

边储存的能量l必2LI；2释放到副边，提供负载电流，并补充电容在Q一导通期间损失的能量。
如果电流在r一个导通周期开始之前到达0，电路就是不连续的。

Fig．4·1 Discontinures-mode flyback converter．When Q【is on，all rectifier diodes are

reverse·biased and all output capacitors supply load currents．Np acts Iike a pure inductor and

oad current builds up linearly in it to a peak【p．When Ql turns off,the primary stored energy

1必2 LI。2 is dellVered t。the sec。ndaries t。supply load current and replenIsh the charge on

output capacitors which they had lost when Q1 was on．The circuit is discontinuous if the

secondary current has decayed to zero before the start of the next turnon．
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4．2输出电压和输入电压，导通时间，负载的关系

假设变换器的效率为80％，则

输入功率=1．25(输出功率)

一1．25(vo)2一％(L，I；)
R。 T

从(4-2b)式可以看出，最大导通时间i发生在最小供电电压％，所以

，，=生i肛，，

那么1．25(吃)2／e。=1％22L，坚2i2／Zp
2

r即

(4·3)

这样当Vdc或R。上升时，反馈环会通过减小T。。来调节输出。Vd。或R。下降

时，则增加T11。。

4．3电路设计的流程和各参数之间的决定关系

4．3．1确定原边／副边匝数比

在正确的设计流程中，有很多参数需要确定，首先是选择原边／主副边匝数比

Np／Nsm。这个参数决定了在功率开关管上的最大关断电压应力瓦(不考虑漏感尖

峰)。忽略漏感尖峰，在最大DC输入巧和1V整流压降下，最大开关电压应力是

i=啄+瓦Np(圪+1) (4—4)

假设漏感尖峰为0．3Vd。，在保证丌关管相关参数(v。。。，v。。，或v。。。)的最大

额定值有大于30％的安全裕量下，‘的选择应尽可能低。

4．3．2确保磁芯不饱和，电路保持不连续模式

为了保证磁芯不会偏离磁滞环路，导通伏一秒积(图4一l(d)中的A1)必须等

于复位伏-秒积(图4-l(d)中的A2)。假设QI导通压降和D2『F向导通压降均是lV，

(坚一1)i=(K，+1)矿Ner(4-5)

33
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这里T，是复位时间，也是次级电流需要的回复到0的时酬，参看图4-1(c)。

为了保证电路工作于不连续模式，设置死区时间(图4．1(c)中Td。)，以便最大

导通时间L。(在Vd。最小时发生)加上复位时间T，时只有整个周期的85％。留

出0．2T的裕量应付R。的意外下降，因为根据(4-3)式，如果R。减小，反馈环

会增加T。。以保持V。为常数。

由于误差放大器设计在不连续时可以保持环路稳定，如果电路间歇性地入连

续模式，将会发生振荡。振荡发生的过程如下，DC负载电流的增大或者Vd。的减

少引起误差放大器增加T。。以保持V。为常数，参看(4-3)式。T。。的增加导致死

区时间Td。的减小，甚至次级电流在Q【下一个导通时间开始之前没有下降到0，

这就是连续模式的开始。如果误差放大器没有非常低的带宽来应付这种情况，电

路就会发生振荡。为保证电路保持不连续模式，最大导通时间要要满足以下关系

乙+一+瓦=T

即

乙+|=0．85T (4-6)

当Np／N；。已经由(4-4)式根据确定的％和％，计算出来时，(4-5)式和(4-6)

式中就只有两个未知数，那么可以从这两个等式得出

i=万(Vo而+1XN万t,／N确5,,X0．85T) (4—7)
‘”(％一1)+(吒+I)【Ⅳ。／A■)

、’‘。

4．3．3由最小输出电阻和最小DC输入电压确定的原边电感

从(4-3)式．原边电感为

铲畚旧2=嚼
4．3．4开关峰值电流，最大电压应力

如果是双极性三极管，在峰值电流为

≯警

(4．8)

(4．9)
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时应该有可接受的高增益。这里屹是确定的。瓦。由(4-7)式计算得出，Lp由(4-8)

式计算得出。

如果是MOSFET，应该将从(4-9)式得出的计算值增大5．10倍作为峰值额

定电流，以便它的导通电阻足够低，产生低压降。

4．3．5原边和副边均方根电流

原边电流是具有峰值I。(由(4-9)式计算得出)的三角波。它的均方根值是

‰删=去序(4-10)
这里Ip和乙由(4-9)式和(4-7)式给出。

副边电流是峰值为I。=Ip(Np／N。)的三角波，导通时间为T。，原边／副边匝数

比N。／N。由(4-4)式给出，T，=(T_T。。)。则次级均方根电流为

‰⋯圹生≤掣J等(4-11)』，，(。m们2—生∑—}÷—兰、／等

知道了均方根电流，就可以确定变压器原边和副边的线径。按500圆密耳／

安培计，将上述计算的均方根值乘以500，即得到导线的圆密耳值。

4．3．6输出滤波电容的确定

输出滤波电容根据输出电压纹波的要求来确定。必须保证在最大输出电流

(I。f。。。))时电压纹波(△V)仍然在规定范围内e=字 (4．12)

由于在丌关管关断的瞬间，副边峰值电流流过输出电容的等效串联电阻R。。，

引起电压降落。因此，实际中C。的取值比计算值大。

4．4根据以上结论计算本电路电参数

根据以上推导公式，就可以对两个并联的反激变换器进行设计。由于两个之

路处理的功率有分配关系，首先需要确定功率在两个之路上的分配，即确定

LTI／LT2的比值大小。

第三章已经说明，从谐波含量的角度，最好的设计发生在LTI，LT2约为0．1。

在这点上，主支路处理的功率大约70％。但是实际电路中这样的选择却是不可行

的。由于此时dmax／d。i。=3．32，占空比需要在一个很大的范围内周期性的变化。

在保证两个变换器都工作在不连续模式的情况下，占空比的大范围变化造成电路
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的工作条件非常恶劣(参考第五章仿真分析)。如果取LTI／LT2为0．2，则主支路处

理的功率为60％，dmax／d—n2 J1+鲁2√_-2’45。在这种情况下’d mIn可以设计的
比较大，而d。。。可以设计的比较小。占空比小范围变化的好处是大大降低了电路

的电流应力和电压应力。

另一个影响谐波含量的因素是中间储能电容。如果储能电容取值大，则中间

电流尖峰大，不利于PF；如果储能电容取值太小，则两头电流大，也不利于PF。

仿真表明，32V，3A时，1 50uF是较好的选择，充电角度为28．9度。

由于假设变压器T2的输入电压是恒定的，设计较为方便，因此首先确定T2

原边电感LT2。当LT2确定以后，变压器TI原边电感LTI可根据比值关系确定。

最大导通时间i的设定。仿真表明，若瓦。设得过大，为了保证变换器工作

于DCM，变压器T2副边电流将非常大，原边Q2电压应力大。

设最大导通时间为5×10～S，根据(4．7)式

e：坠：!墼些暨：坚!、：望坐堡堕!!鲨：5x10-s(4．13)， =———————————一=一= 、叶·IJ，

1”<∥I—I)+(％+i)(^，。／A，。)(127一1)+<32十1)xn2
‘一

解得 n2=5．45，取n2=5

则根据(4—8)式

k=嘉5Tf等1=鬻=黑2．5 1怠0 10瓮96“s州㈤⋯”
2， 【 吒 』 2．57T只 × x ～x

取￡P2=Lr2=200uH，贝0三pI=LrI=0．2Lp2=40uH

对于变压器TI，取nI=N。【：N，【=l：0．8

正常工作时，占空比不断周期性变化，相关的电流电压波形也呈周期性变化，

以下按照变换器在一个周期中的最不利’情况计算。

(1)原副边匝数比以及开关管电压应力

Tj： 竹．=1：O．8

Tz： ”2=5：1

根据(4-4)式

Ql最大电压应力

眨=瓦+瓦／Vt)l(吃+1)=135x一,J2+志(32+1)．232刀 (4-15)

02最大电压应力

啄=瓦+瓦Np2(圪+1)=135×压+浮+1)=355∥ (4．16)
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(2)丌关峰值电流和均方根电流

根据(4-9)(4-10)和(4．11)式

，，坠：!!!!i罂!_3．175A(4-17)02一i■一1丽矿”’⋯“
I：垒至：!!!：!：!!!!坚
pl 2i-2—丽。矿=6．477A(4-1 8)
Irras2(pnmar／)=苦J争=等瓜-tz刚 ㈨⋯

k。。。：—Ip2(—Nrp2／Ns：)，厍：兰粤兰√而：5．4224(4-20)ondar‰嘣m y)5—]r～《了2丁删J卜工牝删
Irmsl(primary}=鲁J争=警厕扎ss蚴 ㈤z¨

，。州⋯。，，=!掣J等=警一=-．sss爿(4-22)
将计算值乘以500得圆密尔值，即可以确定交压器原边和副边的线径

(3)输出滤波电容

根据(4—12)式

C：尘型竖二型：!!生!!!二j：1875×lo—s订 (4．23)o=一=l^，)×lI J Hr 、斗-／’』

AV 0．8

实际取值比这个大很多

4．5控制和驱动电路的设计

4．5．1电压电流型PWM集成控制器UC3823

UC3823系列PWM控制集成电路是高频开关电源应用的最佳选择。精心的设

计缩短了通过比较器和逻辑电路的传播延迟时间，增大恶劣带宽和误差放大器的

输入输出相应的转换速率。这种电路既能用于电流型控制也能用于电压型控制，

具有输入电压前馈功能。

它的保护电路部分包括一个限流比较器、与TTL电平兼容的关闭端口和一个

可兼做最大占空比钳位的软启动端。为了环路的稳定性减少输出电压纹波，逻辑

电路完全由锁存器控制。带有800mV滞后电压的欠压锁定电路保证了低启动电

流。在欠压锁定期间，电路是高阻抗输出。电流参考端(11脚)是一个输入到电

流限制比较器的直流电压。

这种器件专门设有双推挽输出以便对功率MOS栅极之类的电．容性匍载源出
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或吸入高峰值电流。它的导通定义为高电平。

(1)主要特点

●兼顾电压型、电流型控制；

●开关频率高达1．0MHz；

·50ns的传输延迟时间；

·大电流双推挽输出(1．5A峰值)功能：

●宽频带误差放大器；

●完全锁存的逻辑电路具有双脉冲抑制：

·逐个脉冲电流抑制；

●软启动／最大占空比抑制；

●欠压锁定电路具有滞后，低启动电流(1．1mA)。

(2)功能原理框图与弓1出端功能

UCl823的内部原理框图如图所示。它的引出端功能为：l端为误差放大

器的反相输入端：2端为误差放大器的同相输入端；3端为误差放大器输出端；

4端为振荡器输出端：5端接定时电阻R，；6端接定时电容C，：7端为电流型

控制与电压型控制的选择端，当该端与6端相连时，电路工作在电压型控制

状态。当在该端加一电流波形时，电路就工作在电流型控制状态；8端为软启

动端：9端为限流关断端：lO端为地端；ll端限流参考电平输入端：12端为

输出地；13端接集电极电源【，，；14端为B输出；15端为供电电源一一16

端为基准电压源输出端。

(3)主要电气参数

电源电压(13，15端)⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯·30V

输入电流，源出或吸入(14端)

直流⋯⋯⋯⋯·⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯’’

脉冲(0．51xs)⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯-

模拟输入

(1，2，7，8，9，1l端)⋯⋯⋯⋯⋯··

时钟输出电流(4端)⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯_

误差放大器输出电流(3端)⋯⋯⋯⋯⋯-

软启动吸入电流(8端)⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯··

振荡器充电电流(5端)⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯．．

功率耗散(TA=60℃)⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯

贮存温度范围⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯

引线温度(焊接，10s)⋯⋯⋯⋯

注意：所有电压以地端10为参考

0．5A

2．OA

．0．3V至+6V

一5mA

5mA

-20mA

-．5mA

·lW

一65℃～150℃

300℃

电流以指向j吝片接线端为正。

38



第四章电路的殴计

Soft
Start

ILIMREF

lLIMB．D

Vcc

Gnd

Vc

Out

Pwr

Gnd

5．1V
Ref

图4-2 UC3823内部原理框图与引出端功能

Fig．4-2 Block diagram of UC3823

在仿真中用UC3825来代替UC3823。UC3825的基本原理和UC3823一致，

不同的是误差放大器输出电平与锯齿波信号比较获得PWM控制信号之后，没有直

接送到输出，而是经分频后再送到两路输出，这样实现了两路交错的输出占空比

信号，但是就有d<50％的限制。将UC3825的两个输出进行逻辑与，则相当于

UC3823。

4．5．2交错控制的实现

为了减小输出电压纹波，希望功率级两个并联支路交错工作，而且两路交错

信号不受d<50％的限制。因此，需要对UC3823的输出占空比信号进行处理，产

生与原信号相差180度相位的同样的占空比信号。

4．5．2．1实现占空比信号延时5us的原理

首先用UC3823获得单个占空比信号。电路正常工作时，这个信号周期性地

变化。由于开关周期是恒定的10us，只要对己获得的占空比信号延时5us，相当

于移相l 80。，即可得到另一个交错控制信号。具体的实现过程如下

为了延时5us，而且保持占空比信号不变，则需要采样的信息包括上升沿时刻，

延时时间和下降沿时刻。经过逻辑门电路和延时处理，可获得需要的信号。延时
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电路的原理框图如下所示。

图4-3获得交错信号的原理图

Fig．4-3 Interleaved signal process

各功能框图的实现

(1)脉冲边沿捡出电路

图4．4所示是三个脉冲边沿捡出电路及其对应的输入、输出波形。

图4-4fa)由一个施密特触发与非门(1，4MM74HCl32)和一个RC微分电路构

成。当输入脉冲上升沿到达时，微分电路R上出现正尖脉冲，从而与非门输出一

个负的窄脉冲。所以该电路对输入脉冲的每个上升沿都输出一个负脉冲，其宽度

由R、C的参数决定，RC不能太大，以保证相邻的两个输入脉冲产生两个负脉冲

输出；若取C>500pF，则应在与非门输入端串联数k欧的限流保护电阻。

图4-4(b)与图4-4(a)类似，用来检测输入脉冲的下降沿。

图4-4(c)由三片二输入与非门(74HC00)构成。输入脉冲由A点加入，经反

相得到爿，再经8个反相器延时得到口，将B反相，得到B。A与B经与非门得

到C，4与B经与非门得到D。各点波形如图所示。当输入波形A出现『F跳变，

C输出一个负脉冲；当输入波形A出现一个负跳变，D输出一个负脉冲。从而分

别检出了上升沿和下降沿。

(2)利用555型定时器实现事件定时

检出占空比信号的上升沿和下降沿以后，将检出信号输入延时电路，实现5us

的延时。555定时器具有价廉、通用的特点，市场上供货方便。在这里使用555

定时器。电路的设计要求是，将检测出的上升沿或下降沿信号送入由555构成的

延时电路，555输出在触发以后延时5us。采用的电路如图4—5所示。由555电路

的定时关系，可求得定时元件值如下

R，c：上：竺：4．545×10—6 (4-24)
。‘

1．1 1．1

选择电容C=lnF，则定时电阻值为

R，：竺垒!譬：4．545×103Q (4．25)
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Vi*一
C

Vi。_一

!!：厂]厂订厂]
FF]厂
!： 0 l

!广]厂]
_厂]厂一
!厂]厂]
11厂]厂一c]厂—]厂—一F]厂——]厂一

(c)

图4-4脉冲边沿检出电路

(a)上升沿检出电路；(b)F降沿检出电路：(c)两种边沿检出电路

Fig．4-4 Pulse edge checkout circuit

(a)Rising edge checkout；(b)Trail ing edge checkout；(c)Both edge checkouts
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厂]
—J L一

-+一T一

—=-

图4-5利用555型定时器实现事件定时

Fig．4—5 Timing circuit using 555

(3)触发

边沿触发的D触发器，在时钟转换时将数据输入传送到输出端Q和Q。如

CMOS CD4013为正沿触发的D触发器。图4-6给出了正沿触发的D触发器的逻

辑符号和真值表。事实上，在本电路应用中，D输入和和Clock端悬空，只接置

l和置0端。

l cIDcK D q q

I I

t L L H

t H H L

图4-6正边沿触发D触发器

Fig．4·6 D flip—flop and its logic scheme

4．5．2．2电路全图和关键点仿真和试验波形

仿真电路全图，仿真关键波形图和分别如图4—7和4-8所示。

实验测试关键波形如图4-9所示。图4-9(a)是输入占空比信号d>50％的输入

和输出波形；图4-9(b)是输入占空比信号d<50％的输入和输出波形。从这两个测

试波形可以看出，延时电路工作正常，无论d>50％还是d<50％，都可以将正常工

作时不断变化的占空比信号延时5us形成交错信号。
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图4．7延时电路全图

Fig．4-7 Timing delay circuit

图4-8各关键点仿真波形

Fig．4—8 Simulation waveforms
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(a)Input d>50％ (b)Input d<50％

图4-9输入(Chl)和输出(Ch2)的测试波形

Fig．4—9 Test waveforms of input(Chll and output(Ch2)

4．5．3驱动电路的设计

为提高电路的效率及功率器件工作的可靠性，一般需要将控制电路的输出信

号加以功率放大。本文采用MC34152加隔离变压器驱动的方法来设计驱动电路，

如图4．10所示。

MC34l 52的外围电路简单，应用方便。它是8管脚的同相推挽驱动芯片。2

脚与4脚为两路控制信号输入，经过芯片内部的推挽放大，直接输出同相的两路

驱动信号(7脚及5脚)。为使芯片更加稳定地工作，一般在芯片的电源端并联一个

滤去高频干扰的瓷片电容和一个滤去低频干扰的电解电容。

当电路的功率较大及工作频率较高时，一般要将控制电路与主电路隔离。本

文采用隔离变压器来实现隔离。MC34152的输出经一隔直电容后输入到隔离变压

器的原边。

本文所设计的驱动电路简单可行，驱动波形比较理想：有快速的上升沿，并

有～定的过冲，以加速开通，减小了开通损耗：同时，有反偏截止电压，提供了

足够的反相门极驱动，减小了下降时间。

47n

N C．

rn口ut^

Gnd

Input B

V
习。。‘

胗 1 Output^ 1舟
_ J

卫ycc
c2

f

胗 1 Output B t．
_L．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．．J

图4．10驱动电路

Fig．4—10 Driving circuit
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4．6变压器的设计

在4．4节中，已经设计了变压器的一些参数，包括原边副边匝数，线径。现

在需要进一步确定变压器磁芯和绕制参数。

由于两路并联输出，T2支路在过零点附近完全承担全部功率，T1支路在输入

电压峰值附近承担主要功率，设计需满足以下要求：

(1)T2可独立承担全部功率，且工作于DCM，即T2按96W标准来设计。

(2)TI在过零点附近不承担功率，在输入电压峰值附近承担主要功率。

96W·0．6=57．6W。应按照60W以上进行设计。

选择磁芯型号。磁芯的选择取决于设计本身的考虑和设计者个人的偏好。表

4一l给出了磁芯型号和通过功率的关系总览。这可以便于设计者作出初始的选择。

每个磁芯型号都被开发应用于特定的应用，因此他们都有优点和缺点，这依赖于

变换器类型，绕制技术等等。

表4．1 100 kHz开关频率下通过功率对廊的磁芯型号

POWeR RANGE
CoRE TYPE

(W)

<5 RM4；P1 I／7；T14；EFl3；U10

5 to lO RM5：P14／8

lOto 20 RM6；E20；P18／11；T23；UI 5；EFDI 5

20to 50 RM8；P22／13：U20；RMl0：ETD29；E25；T26／IO；EFD20

50 to 100 ETD29；ETD34；EC35；EC4 I；RM I 2：P30／I 9；T26／20；EFD25

100to 200 ETD34；ETD39；ETD44；EC41；EC52；RMl4；P36／22；E30；T56；U25；U30；

E42；EFD30

200to 500 ETD44；ETD49；E55；EC52；E42；P42／29；U37

>500 E65；EC70；U93；U100

根据表4．1，变压器Tl和T2均采用磁芯RMl2。RMl2的有效磁芯参数如表

4—2所示。

表4-2 RMl2的有效磁芯参数

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT

SO／A) core factor(C1) 0．388 mm

Ve effeetive voItime 8340 mm。

Ie effective length 56．6 mm

Ae effeetive area 146 mm。

Amin minimum area 125 mffl“

m mass of set =45 g
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设计变压器Tl和T2

对于T2，按照i=5×104s计算

N ∑玉!：!!!!!：．o： 21 23
‘

AB。。A。0．25×146

取N。=25匝，则N。=5匝。

对于TI，如果按照To。=5×10“S计算

N．：∑玉!：!!i!!：21．23

(4—26)

(4—27)

因为最大值i时，Tl承担功率为0，因此(4—27)式计算值偏大。如果按最小值

玉=去=2．04×lo-6S计算
N．：!!!!；：坚：8．66
”0．25×146

(4．28)

综合(4．27)和(4．28)式， 取Np=1 5匝，则Ns=1 540．8=12匝

确定线径。根据(4一19)、(4-20)、(4．21)和(4-22)式，将均方根电流乘以

500，即得到圆密尔值。根据圆密尔值查得相应的线径。

TI 原边 1．689A ×500=844．5 圆密尔 AWG20

副边 1．888A ×500=944 圆密尔 AWG20

T2 原边 1．296A ×500=648 圆密尔 AWG22

副边 5．422A ×500=27ll 圆密尔 AWGl6

实际绕制参数。

Tl 原边

副边

L。=39．95uH

ND：Ns=l 5：12

T2 采用三明治绕法

原边 AWG26×3

副边5层铜皮

L。=204．1uH

ND：Ns=25：5

AWGl9

AWG24×2

Lk=1．06uH

15圈一层

12圈一层

Ls=24．62uH

1 5圈里层 12圈外层

Lk=3．51uH Ls=8．40uH



第四章电路的设计

4．7限流电路的设计

为了防止在变换器启动或者重载的情况下发生过流，需要对电路进行限流。将

串联在输出端的电流互感器感应到的电流信号送入控制芯片的电流限制端，可以

实现限流的目的。合理的调节电路参数，可以设定限流的幅值。电路图如图4．11

所示。

4．8本章小结

’=-

图4．11限流电路

Fig．4-1 1 Current limited circuit

本章给出了单级并联双反激AC／DC变换器详细的设计过程。根据反激变换

器的参数决定关系和变换器的规格，确定了变压器原边电感、占空比决定关系、

变换器的电压电流参数、输出滤波电容等参数。详细介绍了控制和驱动电路、变

压器和限流电路的设计过程。
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第五章仿真与实验

5．1仿真软件SIMetrix／SIMPLIS简介

SIMetrix是一种数字．模拟混合信号电路仿真器，具有使用简单，仿真精度高，

速度快的特点。它基于两个公开的程序SPICE和XSPICE开发。虽然起源于这两

个程序，但是只有30％的应用代码可以从他们中找到，而大量的仿真代码都是全

新的，或者是为了提供新的分析特性和解决收敛问题而重新编写。另外SIMetrix

包括原理图通道和波形特性分析，这是原始SPICE程序所不具有的。

SIMPLIS是专用于开关功率系统快速建模的电路仿真器。它是分段线性系统

仿真(SIMmulationfor Piecewise Linear System)的简写。它在SIMetrix的高级版

本SIMetrix／SIMPLIS上提供。和SPICE一样，SIMPLIS是元件级的仿真器。但

是在仿真开关电路时它比SPICE快10～50倍。它使用一系列直线段来对器件建

模来达到这个速度，而SPICE需要求解非线性方程来建模。这样SIMPLIS在仿

真速度和精度上折衷，在大多数场合，特别是在高水平仿真开关功率系统时，仿

真精度和细节的损失并不重要。

5．2仿真电路原理图

仿真原理图如图5．1所示。

在整流桥之后并联了一个小电容，这个小电容的作用是向变压器TI提供高频

电流。因为整流桥二极管是低频的，而Tl工作于高频状态，它不能从电网经整流

桥二极管抽取高频电流。这个小电容的加入对输入电压波形不会产生很大的影响。

另外仿真中采用理想二极管进行整流，无法得到输入电流的平均波形．所以在整

流桥前面加入一个大电感，实际电路中这个电感是不需要的。

仿真中控制芯片采用UC3825。UC3825可以实现两路交错输出信号，每个信

号的占空比不超过50％。但是电路工作的过程中的要求占空比不断地周期性变化，

可能需要突破50％，因此UC3825不能满足要求。为了克服这个缺点，将UC3825

的两路输出逻辑与，则占空比可以突破50％的限制。实际电路中采用的控制芯片

是UC3823。UC3823与UC3825的内部结构功能基本相同。UC3823只有一路输

出信号，这个占空比信号可以从0到100％变化。

从UC3825逻辑与之后获得的占空比信号，同时控制开关管Ql和Q2。即Ql

和Q2同时开通和关断。这种工作状态的缺点是两个并联支路同时给副边提供能

量，输出电压纹波较大。实际电路中采用交错控制，即将UC3823的输出信号处
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理得到另外一路交错信号来控制另一个开关管。这样两个并联支路交错地给负载

供电，有利于减小输出电压纹波，对减小电路的EMI也有好处。仿真中主要是看

原边的电压电流情况，所以两个开关管仍然采用同一个控制信号，这不影响仿真

效果。

电流互感器T3和T4串联在反激变换器的输出。T3和T4将感应到的电流信号

经处理转换成电压信号送到控制芯片的电流限制端，起过流保护的作用。

图5·1仿真原理图

Fig．5-1 Simulation scheme

5．3仿真项目和结果分析

5．3．1仿真电路主要参数

仿真电路的参数规格如下

输入电压：85．135V

输出电压：32V

输出电流：3A

Tl：原边电感LTI 40u，NP：Ns=1：0．8

T2：原边电感LT2 200u，NP：Ns=1：O．2
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5．3．2整流线电压，线电流，误差放大器输出电压，储能电容电压

如图5．2所示，从上到下依次是整流线电压、线电流、误差放大器输出电压

(占空比)和储能电容电压。

可以看出，整流线电压呈正弦半波脉动，电流波形跟随输入电压变化，但不

是『F弦形。误差放大器的输出电压是以一半的工频周期脉动变化的，它和一个稳

定电压值经比较器得到占空比信号，因此占空比信号也呈周期性脉动变化。在一

个工频半周期中，占空比中间小，两端大。中间储能电容的电压基本不变，它在

输入电压为峰值附近充电，其他时间放电。

图5-2整流线电压，线电流，误差放大器输出(占空比)和储能电容电压。

Fig．5-2 Rectified line voltage，Iine current，error amplifier output(duty cycle)and voltage on the

capacitor．

5．3．3储能电容充电电流(即二极管D3电流)，开关管Ql，Q2电流

如图5．3所示，从上到下依次是整流线电压、线电流、电容充电电流(即二

极管D3电流)、开关管Ql和Q2电流。

可以看出，线电流是电容充电电流和QI电流的叠加。由于Tt支路高频地从

小电容抽取电流，导致输入电压给储能电容充电的电流波形也呈高频断续状态。

从Ql和Q2的电流包络线可以看出，在输入电压高时，主要由TI传送主要功率，

当输入电压低时，主要由T2承担主要功率，当输入电压为零时，T2承担全部输出

功率。
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图5-3整流线电压，线电流。二级管D3电流，开关管Ql电流和开关管Q2电流。

Fig，5-3 Rectified line voltage，line current，current of diode D3，current of switch QI and Qz．

5．3．4中间储能电容c的取值对输入电流波形的影响

如图5-4所示，从上至下分别是储能电容取50uF，100uF和200uF时输入电

流波形。

--■t-●'an■c岫

图5—4储能电容分别取50uF，100uF和200uF时输入电流波形

Fig．5-4 Line current waveforms with a bulk capacitor of 50uF,1 00uF and 200uF

可见，储能电容越大，充电导通角越小，输入电流的尖峰越大。从控制谐波

的角度，过大或过小的储能电容都是不合适的。

5．3．5比值LTl／LT2对输入电流波形的影响

比值LTl／LT2为0．1和0．2时的输入电流波形如图5．5所示(储能电容取

150uF)。可以看出，比值为0．1时电流波形更接近正弦形。
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图5-5比值LTl，LT2为0．1(上)和0．2(下)时的输入电流波形

Fig．5-5 Line current waveforms when LTI／LT2 equals 0．1(top)and O．2(bottom)

但是在LTl／LT2为O．1的情况下，开关管Ql的工作状态非常恶劣，如图5-6(a)

所示。从图5-6(a)可见，Ql电流尖峰已经接近10A，这种情况下开关管Ql的损耗

将非常大。如果LTl／LT2为0．2，则开关管Ql的工作条件大大改善，峰值电流降至

约6A，如图5-6(b1。这对于提高变换效率具有重要意义。

图5-6 LTl几T2为不同值时Ql的电流波形

Fig．5—6 Line current of Q1 with different LTl／LT2

以上仿真结果表明，比值=0．1时的功率分配更加合理，输入电流更接近正

弦形，功率因数更高。但是如果设定比值=O．1，则开关管QJ的工作条件将非常

恶劣。仿真表明，此时的Ql电流峰值约为10A，这对于提高变换器的工作效率是

非常不利的。因此比值需要折衷考虑，确定比值为0．2是比较合理的。此时两个

并联支路的功率分配为6：4。

5．4实验结果

5．4．1测量波形

输入电流和中间储能电容电压波形如图5-7所示。对比图5-2的仿真结果，

可以看出，试验波形符合理论分析，和仿真结果吻合。
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图5．7从上到下依次是输入电压，输入电流和中间储能电压(3A)。

Fig．5—7 Rectified line voltage，line current and bulk capacitor voltage(output current=3A)

二极管D3电流如图5-8所示。对比图5．3的仿真结果，可以看出，试验波形

符合理论分析，和仿真结果吻合。

燃烈，燃熟≯
‘ ．▲ ▲ 蠢▲，

^ '’

r。!■。；1i■√!。l■．。二l
√i。：。。!：≮．一≯‘≯ _

i： ；{一曩：

图5-8从上到下依次是输入电压，二极管D3电流和储能电容电压。

Fig．5—8 Rectified line voltage，charging current of capacitor and the voltage on the capacitor

变压器Tl和T2的电流波形(即开关管Ql和Q2电流波形)如图5-9和5．10

所示。对比图5．3的仿真结果，可以看出实验结果与仿真结果吻合。

T．电流工作在断续模式，包络线随输入电压的变化而变化。在输入电压为零

时，Tl电流也为零；当输入电压为最大时，Tt电流也为最大。

T2电流工作在断续模式，包络线随输入电压的变化而变化。在输入电压为零

时，T2电流为最大；当输入电压为最大时，T2电流最小
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图5-9输入电压和Tl电流波形 图5-10输入电压，T2电流波形

Fig．5．9 Rectified line voltage and Tl current Fig．5-1 0 Rectified line voltage and T2 current

负载变化的响应如图5-11所示。从上之下依次时输入整流电压，输入电流和

输出电压。当输出电流从1．5A跳变至3A时，输入电流快速的调整，输出电压稳

定。实验证明这个电路具有快速响应的特性。
’BIkprevu E一⋯_-一一扣扩一1

m，丽鞴丽i喃

图5·11负载变化响应

Fig．5-1 1 Load response

5．4．2测试数据

表5—1是输入电压从90V变化至135V，负载3A时电路的各种参数记录。包

括输入功率Pin’输入电流Ii。，中间储能电容电压V。，功率因数PF，输出功率P。。t

等。根据输入功率和输出功率计算了变换器的效率T1。

表5-2是输入电压保持110V，负载从0．5A变化到3A电路的各种参数记录。

包括输入功率P_n，输入电流I。中间储能电容电压V。，功率因数PF，输出功率

P。等。根据输入功率和输出功率计算了变换器的效率11。
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表5．1负载3A，输入电压从90V变化至135V

Vin 90 100 110 115 125 135

Iin 1．4583 1．3203 1．2099 1．1643 1．083l 1．0146

Pln 114．45 “3．45 113．03 112．88 112．46 112．08

Vc 115．7 130．6 145．3 152．7 167．2 181．7

PF 0．873 0．863 O_851 0．844 0．832 0．819

Vout 32．1 8 32．18 32．18 32．18 32．18 32．17

Iout 3 3 3 3 3 3

Pout 96．54 96．54 96．54 96．54 96．54 96．51

效率 84．35 85．09 85．4l 85．52 85．84 86．1l

表5-2输入电压110V，负载从0．5A变化到3A

Iout O．5 l 1．5 2 2．5 3

Vout 32．19 32．19 32．18 32．18 32．18 32．17

Pout 16．065 32．19 48．27 64．36 80．45 96．51

1In 0．2553 0．4554 0．6462 0．8334 1．0224 1．2095

Vin 109．98 109．98 109．97 109．96 109．91 109．93

Pin 19．768 37．90 56．38 75．09 94．02 113．02

PF 0．704 0．759 0．796 0．825 O．838 O．851

效率 81．42 84．93 85．62 85．7l 85．57 85．39

Vc 151．8 150．4 149．0 147．6 146．5 145．2

5．4．3绘制相应的效率曲线，储能电容电压曲线

根据表5-2，绘制了电路的效率曲线和储能电容电压曲线，如图5．12和5．13

所示。

图5-12效率曲线

Fig．5—1 2 Efficiency curve
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图5．13储能电容电压曲线

Fig．5-13 Bulk capacitor voltage curve
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理论分析表明，基于直接功率传递原理改进的单级并联双反激变换器对内部

功率流向进行了优化，全部功率一次处理，可以获得比一般单级变换器高的效率。

从5．12的效率曲线可以看出，当输出功率大于30W时，变换器的效率都在85％

以上，满载时的效率是85．39％，具有高效率的特点。

从电路的结构可知，储能电容上的电压将钳位在输入电压峰值。图5，13的储

能电容电压衄线证明了这一点，储能电容电压始终没有超过输入电压峰值。随着

输出电流(代表了输出功率)增加，储能电容上的电压下降。这是因为随着输出

功率的增加，变压器T2承担了更多的功率，储能电容电压纹波增大。

5．4．4谐波分析

理论分析表明，由于电流的特殊波形，这个变换器可以避开IECl000．3．2的

Class D标准，而只需要符合ClassA标准。使用HPAC source GUI软件对输入电

流谐波分析，分析结果如图5．14所示。由于ClassA采用的是绝对值标准，这个

变换器可以很容易地满足这个标准。

图5．15是变换器的功率因数曲线。由于输入电流的特殊波形，这个变换器的

功率因数不高，满载时的功率因数为0．85l。

一I．-I-__一
l 5 T，ii 1 3 15 17 l，

图5-14谐波分析

Fig．5·14 Harmonic analysis

5．5本章小结

图5-15功率因数曲线

Fig．5-15 Power factor curve

本章简单介绍了仿真软件SIMetrix／SIMPLIS，并用这个软件对电路进行仿真，

采集了输入电压，输入电流，中间储能电容电压，电容充电电流，T1支路电流，

T2支路电流和误差放大器输出电压等关键波形，说明了电路性能的特点，然后对

这些仿真波形迸行试验验证。实验结果和理论分析和仿真结果吻合。根据实验数

据，对储能电容、效率、谐波、功率因数等参数作了分析。



结论与展望

l本文所做的工作

结论与展望

为了抑制电器输入电流谐波，使电器符合相关的谐波限制标准，有源功率因

数校正技术正在被广泛应用。在传统的AC／DC变换器中，为了达到高功率因数

和稳定的输出电压两个目的，通常采用两级变换模式，即AC／DC+DC／DC结构。

单级PFC AC／DC变换器将AC／DC级和DC／DC两级合成一级，利用AC／DC变换

器工作于不连续电流模式时的自动功率因数校正功能，仅仅对输出电压进行调节。

由于电路结构简单，成本降低，功率一次处理，效率提高。

本文研究了基于直接功率传递原理的单级并联双反激AC／DC变换器。为了

降低中间储能电容电压，提高单级PFCAC／DC变换器的工作效率，引入直接功率

传递原理，对单级PFC AC／DC变换器的拓扑进行了改进，对其中一种单级并联双

反激AC／DC变换器进行了详细的设计和验证。

具体的包括以下几个方面：

1．分析了单级变换器中间电容电压升高的原因。单级变换器由于中间储能

电压不受调节，在输入电压升高或者重载的情况下，有可能储能电容电

压升高的问题。第二章从功率平衡，变换器的工作模式等方面深入的剖

析了这个问题的实质。

2．中间电容电压的升高从根本上说是由于输入功率和输出功率的不平衡引

起的，因此解决问题就需要从改善功率流向入手，从而引入直接功率传

递原理。在这个理论的指导下对单级变换器进行改进，给出三个典型的

拓扑。这些拓扑都有效地解决了中间电容电压升高的问题。

3．在三个基于直接功率传递原理该改进地拓扑中，选取单级并联双反激

AC／DC变换器作进一步研究。这个变换器具有成本低，体积小和效率高

的优点，储能电容电压被钳位在输入电压的峰值。在这个变换器的基础

上作进一步的改进，对改进的拓扑进行了仿真分析和实验分析。仿真和

实验的结果证实了理论的预期。

2进一步的研究设想

如上所述，单级并联双反激AC／DC变换器具有一些显著的优点，不过依然

存在一些问题有待解决。

1．变压器利用率较低。在这个变换器中，使用了两个变压器，不利于成本
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的降低。另外每个变压器不是恒功率运行，承担的功率呈周期性变化，

造成变压器的利用率较低。为了克服这个问题，可以考虑两个并联变压

器使用同一个磁芯。

2．采用其他一些拓扑获得更好的电流波形。本文研究的单级变换器输入电

流并不呈正弦形，这是由电路结构决定的，不可能在这个电路的基础上

改进去修正电流波形进而控制谐波含量。为了获得更好的电流波形，可

以优化电路结构，或者采用更复杂的控制。不过单级PFCAC／DC变换器

采用太复杂的控制就失去了它简单的特点。在文献(15]中，采用一个类似

的电路结构，仅仅在控制上稍加简单的改进，取得很好的效果。

3．单级PFC AC／DC交换器的建模问题。如果可以建立单级PFC AC／DC变

换器的数学模型，就可以指导对变换器进行优化。但是单级PFC AC／DC

变换器不同与一般的DC／DC变换器。后者的输入和输出的都是恒定的，

容易建立起输出和输入之间的函数关系。但是PFC电路的输入却是不断

变化的，这给建模带来很大的困难。目前的研究成果仅限于对特定的电

路进行简单的建模[34～40】。
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