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译 者 序

电力电子技术的诞生和发展对人类利用电能产生了巨大影响，随着技术的不

断进步，对现代电力电子系统有着越来越高的要求，传统的开关电源将被集成电

力电子变换器所替代。集成电力电子变换器可有效减少元器件个数，使得尺寸更

小、成本更低、效率和可靠性更高。它具有功率因数校正和输出调节功能，从而

性能更好。
本书是美国伊利诺伊理工大学的AliEmadi教授及其同事在电力电子与电动

机驱动等领域多年的教学和研究工作的积累。本书系统地介绍了不同集成电力电

子变换器，如升压型、降压型和降压升压型拓扑以及其他类型的集成结构，功率

因数校正的基本概念及其在降压、升压、降压升压、'Cuk、单端初级电感 （SEP-
IC）、Zeta、反激和正激变换器中的应用，集成电力电子变换器的概念和集成开

关电源的定义，以及常用集成电力电子变换器的稳态和动态分析，介绍了同步整

流及其在非隔离式/隔离式DC-DC变换器中的应用，另外还介绍了集成开关电源

变换器在不间断电源 （UPS）和开关磁阻电动机驱动中的应用。本书阐述了集成

电力电子变换器数字控制技术的不同应用，并详细介绍了基于DSP （数字信号

控制器）的数字控制实现。全书语言精炼，内容深入浅出，阐述严谨，是集成电

力电子变换器及数字控制方面的一本精品著作。
本书第1～10章由连晓峰翻译，第11章由唐亚男翻译，第12章由黄仕安翻

译，第13章由王小艺翻译，第14、16章由张晓伟翻译，第15章由闫峰翻译。
全书由连晓峰审校整理，并对原书中的错误进行了注释。

本书可作为电气工程专业、自动控制专业和电子专业高年级本科生、硕士生

或博士生的教学参考书，也可供从事电力电子和电动机驱动等应用开发工作的技

术人员参考。
限于译者的经验和水平，书中难免存在缺点和错误，敬请广大读者批评

指正。

译者



前  言

随着现代电力电子系统要求效率更高、输出纹波更小、变换器尺寸更小等需

求，传统开关电源将被集成电力电子变换器所替代。集成电力电子变换器是基于

整体系统集成，即系统目标简化，并能实现与独立变换器相似的系统功能的综合

装置。根据设计要求，集成电力电子变换器应减少元器件数目、尺寸更小、重量

更小、成本更低、效率更高、可靠性更高、开关压力更小、变换范围更宽、具有

功率因数校正和输出调节功能性能更好。
本书的前14章介绍了不同的集成电力电子变换器，如升压型、降压型和降

压升压型拓扑以及其他类型的集成结构。随后介绍了升压集成反激整流器/储能

DC-DC （BIFRED）变换器和降压集成正激变换器的稳态和动态分析。第1章介

绍了非隔离式DC-DC变换器，如降压变换器、升压变换器和降压升压变换器。
第2章介绍了隔离式DC-DC变换器，如反激、正激、推挽、全桥和半桥变换器。
在第3章中，针对功率因数校正的基本概念及其在降压、升压、降压升压、

'Cuk、单端初级电感 （SEPIC）、Zeta、反激和正激变换器中的应用进行了阐述。
第4章重点介绍了集成变换器的概念和集成开关电源的定义。第5～7章分别介

绍了升压型、降压型和降压升压型的集成拓扑。其他类型的集成拓扑则在第8章

中进行了介绍。
第9章中对升压集成反激整流器/储能变换器进行了稳态分析，第10章则对

降压集成正激变换器进行了动态分析。第11章简述了同步整流及其在非隔离式

DC-DC降压、升压和降压升压变换器中的应用。同步整流在隔离式DC-DC变换

器 （如反激和正激变换器）中的应用则在第12章中进行了介绍。第13章主要介

绍了同步整流在集成高品质整流稳压器中的应用。另外，第14章介绍了集成开

关电源变换器在不间断电源 （UPS）和开关磁阻电动机驱动中的应用。
本书最后两章介绍了基于DSP （数字信号处理器）的数字控制。在过去的

几十年中，基于通用微处理器、特殊应用集成电路、DSP或可编程逻辑装置等

在电力电子应用中得到了广泛应用，特别是体现了在数字电源管理和控制方面的

显著商业价值。大多数电力电子器件公司已逐步开始引入集成数字电源管理和控

制集成电路 [混合型 （模拟和数字）或纯数字型]。同时，系统制造商也意识到

数字控制的巨大优势，并逐步引入到自己的产品中。这些优势都体现在系统数字

电源管理的不同实现层次，如电源变换、变换器管理、板级管理和封装管理等。
在数字电源管理和实现中，成本、空间大小、柔性、能源效率和电压调节都是关
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键因素。
本书阐述了电力电子变换器数字控制技术的不同应用，并详细介绍了基于

DSP的数字控制实现。第15章给出了全面的电力电子数字控制技术的理论分

析。最后，在第16章中，介绍了基于DSP的数字控制实现技术，其中详细介绍

了反相降压升压变换器的软、硬件实现。
在此，非常感谢RiteshOza先生对本书的贡献，第3、11、12和13章中的

内容大多来自他在伊利诺伊理工大学的毕业研究成果。同时，也非常感谢CRC
出版社Taylor&Francis组工作人员的支持和帮助。

AliEmadi
AlirezaKhaligh

ZhongNie
YoungJooLee
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AliEmadi（IEEE初级会员，1998年；IEEE会员，2000年；IEEE高级会

员，2003年）分别于1995年和1997年在伊朗德黑兰谢里夫理工大学 （Sharif
UniversityofTechnology）获得电气工程学士学位和硕士学位，并于2000年在

美国德克萨斯农工大学 （TexasA&M University）获得电气工程博士学位。目

前任伊利诺伊理工大学 （IllinoisInstituteofTechnology，IIT）电气工程教授，
电力电子中心和格兰杰 （Grainger）实验室导师。在此他创立了电力电子、电动

机驱动和车辆动力系统等课程的科研和教学团队。Emadi博士是混合动力电动汽

车科技公司 （HEVT）的创始人和首席技术执行官。同时，他也是先进汽车系统

行业/大学联盟 （IMCAAS）的创始人和董事会主席。

Emadi博士曾获得无数奖项和荣誉。由于其在混合动力电动汽车方面的突出

贡献，被电气工程荣誉学会授予2003年度EtaKappaNu杰出青年电子工程师，
还被IEEE电力电子学会授予2005年度RichardM.Bass杰出青年电力电子工

程师。2005年，被伊利诺伊理工大学学生评为年度最佳教授。此外，Emadi博士

还于2002年获得伊利诺伊理工大学优秀教学奖，2004年伊利诺伊理工大学优秀

科研奖SigmaXi。他所指导的学生团队设计的新型电动机驱动器于2003年在

IEEE/DOE/DOD未来能源挑战国际会议上获得电动机竞赛组第一名。

Emadi博士作为第一作者和合作者发表了200多篇期刊和会议论文以及多本

专著，其中专著包括 《车辆电力系统：陆地、海上、空中和空间车辆》（Vehicu-
larElectricPowerSystems：Land，Sea，Air，andSpaceVehicles） （Marcel
Dekker出版社，2003），《高效节能电动机》 （EnergyEfficientElectricMotors）
（MarcelDekker出版社，2004），《不间断电源和有源滤波器》 （Uninterruptible
PowerSuppliesandActiveFilters） （CRC出版社，2004），《现代电动汽车，混

合动力电动汽车和燃料电池车———基本原理、理论及设计》 （ModernElectric，

HybridElectric，andFuelCellVehicles：Fundamentals，Theory，andDesign）
（CRC出版社，2004）㊀ ①。同时，Emadi博士还担任了汽车电力电子技术和电动机

驱动器手册 （HandbookofAutomotivePowerElectronicsandMotorDrives）的

① ㊀ 该书已出版第2版，现已被机械工业出版社引进并出版为中文翻译版本，中文翻译版本书号为

ISBN978-7-111-31134-8。———编辑注
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编委 （CRC出版社，2005）。

Emadi博士曾担任2005年第一届IEEE车辆动力与推进会议的成立大会主

席和SAE未来交通技术国际会议主席，目前为IEEE车辆动力与推进转向委员

会主席，IEEE电力电子学会交通电力电子技术委员会主席，IEEE工业电子学

会电力电子技术委员会主席。此外，他还曾担任2007年IEEE未来能源挑战国

际会议的主席。

Emadi博士是电动和混合动力汽车国际期刊 （InternationalJournalofElec-
tricandHybridVehicles）的编委 （北美区），同时也是IEEEtransactionson
powerelectronics期刊汽车电力电子和电动机驱动专辑的客座主编，IEEEtrans-
actionsonvehiculartechnology期刊混合动力电动汽车和燃料电池车专辑的特邀

编委，IEEEtransactionsonindustrialelectronics期刊汽车电子和电力驱动专辑

的特邀编委，此外还是IEEEtransactionsonvehiculartechnology、IEEEtrans-
actionsonpowerelectronics、IEEEtransactionsonindustrialelectronics的副

主编。

AlirezaKhaligh （IEEE初级会员，2004年；IEEE会员，2006年）分别于

1999年和2001年在伊朗德黑兰谢里夫理工大学获得电气工程学士和硕士学位，
并于2006年在美国伊利诺伊理工大学获得电气工程博士学位，同时是伊利诺伊

大学尚佩恩 （Champaign）分校电气与计算机工程系的博士后研究助理。

Khaligh博士现任伊利诺伊理工大学电气与计算机工程系电力电子中心

（EPPEC）能源采集与可再生能源实验室 （EHREL）的助理教授和导师，是谢

里夫理工大学优秀人才奖学金获得者，也是由伊朗科学研究与技术部和校长联合

颁发的优秀本科毕业生获奖者，同时也是能源挑战和纳米技术的美国国家科学基

金会 （NSF）奖学金获得者。

Khaligh博士是IEEE车辆技术学会 （VTS）、IEEE电力电子学会 （PELS）、

IEEE工业电子学会 （IES）和汽车工程师学会 （SAE）的车辆动力与推进委员

会委员，目前以第一作者和合作者发表出版论文、专著和发明专利共50余篇，
主要研究领域为电力电子变换器的建模、分析、设计和控制，环境能源的清除与

采集，电动汽车和混合动力电动汽车，电池供电便携式应用的高效电源设计等。

Khaligh博士还担任IEEEtransactionsonvehiculartechnology副主编和IEEE
transactionsonvehiculartechnology车辆储能系统专辑的特邀编委。

YoungJooLee（IEEE初级会员，2007年）于1996年在韩国技术教育大学

（KoreaUniversityofTechnologyandEducation）获得电气工程学士学位，1995
年进入主要生产高度专业化的工业缝纫机、控制器和电动机的韩国仁川SunStar
R&C公司，2003年获得韩国光宇大学 （Gwang-WoonUniversity）硕士学位，
毕业后进入主要生产医疗手术中X光透视设备的韩国Genoray公司。他拥有10
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多年的工业现场经验，开发了许多缝纫机的控制器和医疗X光透视设备，其中

包括BLDC （无刷直流）电动机、PMSM （永磁同步电动机）、异步电动机、步

进电动机、高频全桥变换器、X射线电子管和其他电动/气动执行器。2006年至

今，他在伊利诺伊理工大学攻读博士学位，博士研究领域为充电式混合动力电动

汽车的集成双向变换器。

ZhongNie（IEEE初级会员，2001年；IEEE会员，2005年）于1998年在

中国华中科技大学获得学士学位，2001年在中国华北电力大学获得硕士学位，
在伊利诺伊理工大学获得电气工程电力电子和电动机驱动方向的博士学位。

2001～2004年，ZhongNie任伊利诺伊理工大学格兰杰电力电子中心和实验

室研究助理，目前为美国Inductoheat公司的产品研发工程师，主要研究感应加

热应用中的大功率变频器设计。他的研究领域包括大功率变频器、不间断电源系

统、功率因数校正和开关磁阻无刷直流电动机驱动。
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第1章 非隔离式DC-DC变换器

DC-DC变换器广泛应用于稳压开关模式的直流电源以及直流电动机驱动。
变换器的输入通常是线电压整流后的非稳压直流电压，因此线电压幅值的变化会

引起输入电压波动。通过开关模式，DC-DC变换器可将输入的非稳压直流电压

变换为期望输出的可控直流电压[1]。
在开关模式直流电源中，DC-DC变换器通常与电气隔离变压器一起使用，

而在直流电动机驱动中，通常并不需要隔离变压器[2]。
降压变换器、升压变换器和降压升压变换器都是基本的变换器拓扑。变换器

的拓扑选择范围很广，每一种变换器都有各自的优、缺点，使之可适用于特定的

电源应用场合[1-6]。接下来将介绍常用变换器的基本工作原理，优、缺点以及应

用领域。

1.1 降压变换器

降压变换器是最基本的非隔离式开关电源拓扑之一[3，4]，其输出电压总是低

于输入电压，因此称为降压变换器，其功率级电路如图1-1所示。

图1-1 降压变换器

根据通过电感L 的电流，变换器可以有两种基本的工作模式：连续导通模

式 （CCM）和断续导通模式 （DCM）。如果通过电感的电流不为零 （如iL 总为

正），则称为连续导通模式；相反，如果电感电流为零并保持一定时间，则称为

断续导通模式。两者之间的交界称为临界连续导通模式 （CCCM）或临界断续导

通模式 （CDCM）。
开关S闭合时，输入电压作用于电感L，电压输出到负载。根据法拉第定律

产生电感电流。开关S断开时，电感L两端电压反向，续流二极管D正向偏置，
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使得电感中储存的能量输出到负载。通过输出电容C，连续电流变得平滑。

LC滤波器对于脉冲输入具有均化效应，产生具有极小纹波叠加分量的平滑

直流电压和电流。在稳态下，一个完整的开关周期内电感两端的平均电压为零。

1.1.1 CCM 下的降压变换器

开关S闭合，进入工作模式。假设变换器工作在CCM 下。此时，电感电流

具有某一最小值，且二极管两端承受负电压，迫使其关断，因此电流通过电感使

得电感电流线性增大，即电感在此子区间充电。该工作模式下变换器的功率级电

路如图1-2所示。

图1-2 开关S闭合时的降压变换器

开关S断开，第一子区间结束。开关断开命令来自控制电路。一旦开关断

开，电感电流将强迫二极管导通，电感电流逐渐减小。该工作模式下变换器的功

率级电路如图1-3所示。

图1-3 开关S断开时的降压变换器

在第二子区间中电感电流继续减小。如前所述，假设变换器工作于 CCM
下，因此开关必须在电感电流降为0之前闭合。一旦开关重新闭合，该工作模式

结束，电感电流再次增大，依次循环进行。

1.1.2 DCM 下的降压变换器

根据DCM 的定义，当电感电流为0并且保持一段时间时，则称变换器工作

于DCM 下。因此，在DCM 下，同样也有上述的两个子区间，不同之处在于在

第二子区间中电感电流减小为0，并可能为负值，使得二极管反向偏置而停止导

通。此时，变换器进入第三子区间，电感电流在一段时间内保持为0，负载完全
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依靠输出电容供电。开关闭合，该工作模式结束，电感电流再次从0开始增加

（与CCM 中初始电感电流具有某一最小值不同）。在第三子区间，变换器的功率

级电路如图1-4所示。

图1-4 开关S和二极管D都断开时的降压变换器

1.1.3 降压变换器的设计

为使变换器工作在任何一种期望模式下，其组成结构需要特殊设计。如前所

述，电感电流决定了工作模式，因此必须通过电感的设计，以使变换器工作在所

期望的CCM 或DCM 下 （见图1-5和图1-6）。为使输出电压中包含特定纹波，
电容也需要设计[4]。要获得这些电感值和电容值，在开关周期的每一个子区间，
都需要计算变换器的稳态方程。

 图1-5 CCM 下降压变换器的工作波形 图1-6 DCM 下降压变换器的工作波形  

  这里阐述降压变换器的完整工作过程，由于不可能面面俱到，对于其余拓扑

将直接给出最终的设计值。
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例如，从开关闭合到断开的第一子区间可表示为

0<t<DT （1-1）

Vd=VL+Vo （1-2）

diL

dt=Vd—Vo

L
（1-3）

iL（t）=Vd—Vo

L t+IL，min （1-4）

iL（t=DT）=IL，max （1-5）

IL=IL，max—IL，min=
Vd—Vo

L DT （1-6）

对于第二子区间，则有

DT<t<T （1-7）

VL=—Vo （1-8）

diL

dt=—Vo

L
（1-9）

iL（t）=—Vo

L
（t—DT）+IL，max （1-10）

iL（t=T）=IL，min （1-11）

IL=IL，max—IL，min=
Vo

L
（1—D）T （1-12）

根据式 （1-12）和式 （1-6）中的IL 相等可得

Vd—Vo

L DT=Vo

L
（1—D）T （1-13）

Vo=DVd

式中 D=ton

T
（1-14）

因此，降压变换器是一种输出电压总是低于输入电压的变换器。若变换器工

作在CCCM/CDCM 下，其最小电感电流IL，min为0，因此IL 为

IL=
Vo

L
（1—D）T=Vo

L 1—Vo

Vd

■

■
|

■

■
|T （1-15）

由此可得

IL=Io=
Vo

R
（1-16）

设最小电感电流为零，则可得

IL=
Vo

L
（1—D）T=Vo

L
（1—Vo

Vd
）T （1-17）

IL，min=0 1
R—

（Vd—Vo）
2LfVd

=0 （1-18）
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L=
（Vd—Vo）R

2fVd
=

（1—D）R
2f

（1-19）

由此可得维持降压变换器工作在CCM 下的电感最小值，如果需要降压变换

器工作在DCM 下，则在给定负载、输入/输出电压和开关频率的条件下，电感

值需小于该值。
现在再来考虑电容。根据变换器的工作过程，在开关闭合期间，电容充电，

而在开关断开期间，电容放电。它可用数学形式表示为

iL=iC+io

iC≈iL—Io=iL—
Vo

R
（1-20）

iC=CdVo

dt
（1-21）

对式 （1-21）进行积分可得

 iC=CdVo

dt
（1-22）

Vo = 1
C∫

t2

t1
iCdt= 1

CQ = 1
C

1
2

T
2

IL

2
（1-23）

如果将式 （1-15）中的IL 代入式 （1-23）可得㊀ ①

Vo= 1
8Cf

Vo

L
（1—D）T （1-24）

Vo=
（1—D）Vo

8LCf2 （1-25）

Vo

Vo
=1—D
8LCf2 （1-26）

C= 1—D
8Lf2Vo/Vo

（1-27）

这是对于纹波电压Vo/Vo
㊁ ②时的电容值。

开关选择应能满足电感电流最大值及输入电压，可选择二极管用于负载电流

和输入电压。
通过调节开关周期的占空比可对输出电压进行稳压。LC电路可对电感电流进

行有效滤波，因此降压变换器及其派生变换器都具有输出纹波很小的特性。降压变

换器通常工作于峰值电流很低且平滑电容很小的CCM。在CCM下，降压变换器的

控制比较简单。降压变换器中的传统比例积分 （PI）控制器如图1-7所示。

①

②

㊀ 式 （1-24）～式 （1-27）中的Vo 易混淆，但其表意未错，此处式 （1-24）～式 （1-27）可分别写

为V'o= 1
8Cf

Vo

L
（1—D）T、V'o=

（1—D）Vo

8LCf2 、V'o
Vo

=
（1—D）
8LCf2 和C=

（1—D）
8Lf2V'o/Vo

。———译者注

㊁ 此处可写为V'o/Vo。———译者注
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图1-7 降压变换器的传统PI控制器

1.2 升压变换器

升压变换器的工作过程要比降压变换器更复杂。当开关闭合，二极管 D反

向偏置，电感L两端电压为Vin，电感电流从断续模式下的0或从连续模式下的

 图1-8 升压变换器

初始值逐渐增大到峰值。当开关断开，
电感L两端电压反向，导致二极管两端

电压大于输入电压。二极管导通使得电

感中储存的能量以及电源能量都传送到

平滑电容和负载。因此，Vo 总是大于

Vin，称为升压变换器[5]，其功率级电路

如图1-8所示。工作在CCM 时，类似于

降压变换器，可得到如下升压方程：

Vo

Vin
= 1
1—D

（1-28）

与降压变换器类似，同样也是电感电流的状态决定了工作模式。升压变换器

也可工作于CCM 和DCM 下，这将在后面详细介绍。

1.2.1 CCM 下的升压变换器

讨论升压变换器工作在CCM 下时，假设在开关闭合之前，电感流过很小的

电流。一旦开关闭合，第一子区间开始，电感电流线性增大，二极管两端的反向

电压迫使其关断。因此，没有电流流过二极管，负载完全靠输出电容供电。它的

功率级电路如图1-9所示。
电感电流将继续线性增大直到开关断开。开关断开，第二子区间开始。此时
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电感中所储存的能量开始消耗，从而使得二极管导通，电感中的能量一部分提供

给负载，另一部分用于电容充电。该子区间的功率级电路如图1-10所示。

图1-9 开关S闭合时的升压变换器 图1-10 开关S断开时的升压变换器

  

电感电流继续减小直到开关再次闭合或电流趋近于0。假设变换器工作在

CCM 下，则在电感电流为0之前，需再次闭合开关。从而电流又逐渐增大，以

此循环。升压变换器在CCM 下的工作波形如图1-11所示。

图1-11 CCM 下升压变换器的工作波形



8     集成电力电子变换器及数字控制

1.2.2 DCM 下的升压变换器

同样，类似于降压变换器，当电感电流为0或保持为0，称为 DCM。该操

作模式的前两个子区间与 CCM 下的情况相同[6]。在第二子区间，电感电流减

 图1-12 开关S和二极管D都断开

时的升压变换器

小，但在电流为0之前开关并未闭合，
这样电流为0，第三子区间开始，电流

变为负，但二极管具有单向导通性，因

此电流保持为0一定时间，除非开关闭

合。第三子区间的电路如图1-12所示。
一旦开关再次闭合，电流开始从0

增大，该子区间结束，以此循环。DCM
下的波形与降压变换器的 DCM 下的波

形相同。
1.2.3 升压变换器的设计

与降压变换器类似，升压变换器也包括开关、二极管、电感和电容。开关和

二极管的设计取决于电压和电流，必须可以处理所有可能的操作条件。电感设计

使得变换器在正确的操作模式下正常工作。电容应满足输出电压纹波的需求。
在极端情况下，开关需承受输入电压，最大电流大约是负载电流的两倍。这

种极端的情况也适用于二极管。如果电感电流和电容电压的稳态方程适用于升压

变换器的所有操作模式，如CCM、CCCM 和DCM，则可能需要保持电感和电容

的设计方程。电感值如下：

L=RD （1—D）2
2f

（1-29）

式中，L是电感值；R 是负载；D 是占空比；f是开关频率。
这是在CCM 下所有线性负载情况下的电感值。电容值如下：

C= D
RfVo/Vo

㊀ ①
（1-30）

式中，C是输出电容的最小值，用于限制输出电压纹波低于Vo/Vo
㊁ ②；D 是占空

比；R 是负载；f是开关频率。
在升压变换器中，通过控制占空比可实现输出调节。从升压变换器的波形可

看出，二极管D的电流总是断续的。因此，输出电容必须较大，采用一个较小

的等效串联电阻来产生相对可接受的输出纹波。另外，升压变换器的输入电流就

是连续的电感电流，因此具有输入纹波较小的特性。对于容性负载应用场合，如

相机闪光灯和电池充电器，升压变换器应用广泛。

①

②

㊀ 此处Vo/Vo 应写为V'o/Vo。———译者注

㊁ 此处Vo/Vo 应写为V'o/Vo。———译者注
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如果升压变换器工作在断续模式，那么晶体管和二极管的峰值电流将会更大，
若要达到与连续模式下同样的输出纹波，则输出电容的尺寸需要大一倍。在断续模

式下，每个周期起始时的电感能量为零。这将消除小信号响应中的电感影响，而只

受输出电容的影响。所产生的这种响应信号比较简单，容易补偿和控制。

1.3 降压升压变换器

降压升压变换器也是广泛用于先进开关电源的DC-DC变换器系列中的一员，
该拓扑的功率级电路如图1-13所示。开关闭合，二极管反向偏置，输入通过电

 图1-13 降压升压变换器

感连接，如前所述，电感用于储

存能量；开关断开，电感电压反

向，所储存的能量通过正向偏置

整流二极管传输到电容和负载。
这里存在极性反转，即相对于输

入电压，产生的输出电压为负。
连续模式下直流方程如下：

Vo

Vin
= D
1—D

（1-31）

式 （1-31）中，D 的选择使得输出电压大于或小于输入电压，这使得变换器可以

灵活地增加或减少供电[7-9]。由于输入和输出电流均为脉动电流，采用降压升压

变换器难以达到低纹波水平，需要超大输出滤波电容，通常为降压变换器电容的

8倍。另外，晶体管开关需能够导通大峰值电流，并承受更高的总电压。
尽管输出电压的极性与输入电压不同，与升压变换器和降压变换器不同，但

降压升压变换器可执行相似的工作模式，如 CCM 或 DCM。将在后续的内容中

详细介绍这些工作模式。

1.3.1 CCM 下的降压升压变换器

假设变换器工作于CCM 下，在t=0时刻之前，如开关闭合之前，电感电流

 图1-14 开关S导通时的降压升压变换器

具有某一最小值。一旦开关闭

合，开关周期的第一子区间开

始。电感电流从最小值逐级增

大，二极管反向偏置直到关断，
输出电容为负载供电，因此它

是放电。它的功率级电路如图

1-14所示，电容电压同样呈线

性减少。
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电感电流不断增大直到开关断开，断开命令可由脉宽调制 （PWM）、脉频调

制 （PFM）或其他控制器给出。一旦开关断开，第一子区间结束，第二子区间

开始。在第二子区间中，电感能量部分消耗在输出电容上，部分消耗在负载上。
因此，电感电流线性减小，电容充电线性增大。二极管导通并允许电感电流流

过。该子区间的功率级电路如图1-15所示。

图1-15 开关S断开二极管D导通时的降压升压变换器

电感电流不断减少直到为零或开关重新闭合。由于变换器工作于 CCM 下，
电感电流不能为零，因此在电感电流为零之前，开关需闭合，电感电流重新开始

增大，以此循环。降压升压变换器在CCM 下的工作波形如图1-16所示。

图1-16 CCM 下降压升压变换器的工作波形

1.3.2 DCM 下的降压升压变换器

与其他变换器类似，对于降压升压变换器，DCM 下的前两个子区间保持相

同。DCM 下的工作包括第三子区间，第二子区间继续直到开关电流不断减小而

不为零。一旦电感电流为零，第三子区间开始。电感电流为负，但二极管不能反

向导通，因此电流保持为零。电容电压保持初始值，如为常数。开关断开，该子

区间结束。第三子区间的功率级电路如图1-17所示。
一旦开关再次闭合，电感电流从零开始增大。值得注意的是电感电流为零
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图1-17 开关S和二极管D都断开时的降压升压变换器

后，开关总是保持闭合，而不是为零之前，因此电感电流具有零初始值。DCM
下的工作波形如图1-18所示。

图1-18 DCM 下降压升压变换器的工作波形

1.3.3 降压升压变换器的设计

与前面所述的降压变换器和升压变换器类似，降压升压变换器也包括一个开

关、一个二极管、一个电感和一个电容。所有元器件的设计标准以及设计过程也

相同，在此不再赘述。两种工作模式下的数学分析及电感电流方程的解如下：

L=R（1—D）2
2f

（1-32）

式中，L是电感值；R 是负载阻抗；D 是占空比；f是开关频率。
电感值若大于式 （1-32）中的给定值，变换器将工作于CCM 下；反之，若

小于该值则变换器工作于DCM 下。电容值为

C= D
RfVo/Vo

㊀ ①
（1-33）

式中，C是电容最小值，单位为F，需要限制输出电压纹波小于Vo/Vo
㊁ ②，一般

为百分数；D 是开关的占空比；R 是负载阻抗；f是开关频率。
开关选择使得输入电压最大和电感电流最大，而二极管要满足负载电流和负

①

②

㊀ 此处Vo/Vo 应写为V'o/Vo。———译者注

㊁ 此处Vo/Vo 应写为V'o/Vo。———译者注
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载电压。
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第2章 隔离式DC-DC变换器

大多数电源和电力电子电路的设计都需部分或全部满足以下需求[1-5]：

1）电气隔离。电气隔离的最大优点在于输入和输出之间无电气连接。输入电源

接地，而输出无需共地。在该结构中，变压器主要提供两种功能：一是隔离作用；二

是降低或提高时变电压和电流。另外，高频开关可使变压器体积最小。

2）稳压输出。

3）多重输出电压以同时满足不同负载需求。
本章重点介绍最常用的隔离式 DC-DC变换器，如全桥、半桥、反激、正激

和推挽式变换器，以及它们各自的工作原理。全桥变换器和半桥变换器都来自降

压变换器，反激变换器来自降压升压变换器，正激和推挽式变换器来自隔离式降

压变换器。
上述变换器铁心的励磁方式可分为两大类：一类是单向励磁，只在B-H 回

路的正部分 （Ⅰ象限）中使用，如反激变换器和正激变换器；另一类是双向励

磁，在B-H 回路的正部分 （Ⅰ象限）和负部分 （Ⅲ象限）交替使用，如推挽式

变换器、半桥变换器和全桥变换器。整个系统的结构如图2-1所示。

图2-1 隔离式变换器的系统结构
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2.1 反激变换器

反激变换器的拓扑电路如图2-2所示，其中只有一个晶体管开关，这表明变压器

只能单向驱动[4]，因此变压器铁心较大。反激变换器是隔离式的降压升压变换器，其

无需变压器，但需要一个耦合电感。当晶体管导通时，产生变压器一次电流，能量储

存于变压器铁心；当晶体管关断时，能量通过变压器二次侧释放到输出电路。

图2-2 反激变换器

反激变换器的所有输出能量都需储存于变压器铁心，这意味着铁心的尺寸和成

本都要高于其他拓扑，只有铁心励磁 （磁化）能量通常较小，因此变压器体积较大是

反激变换器的最大缺陷。为了获得足够的储存能量，反激变换器的一次电感较小，以

此来得到较高的峰值电流。这可通过铁心气隙来实现，气隙可减小电感，由此使得大

部分能量储存于铁心气隙，从而避免变压器饱和 （见图2-3和图2-4）。

图2-3 CCM 下电感和二极管的电流波形
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图2-4 DCM 下电感和二极管的电流波形

在CCM 下，反激变换器中电感和电容的最小值由下式给出，即

Lm，min=R（1—D）2
2f

N1

N2

■

■
|

■

■
|

2
（2-1）

Vo

Vo
= D
RCf㊀ ①

（2-2）

在反激变换器中，电流流过负载时，二次电感与输出二极管串联。因此，每

个输出仅需一个二极管和一个输出滤波电容。对于要求低成本、多重输出电源以

及高输出电压的场合，反激变换器是理想选择。但由于在变压器漏感中有储存能

量，在开关关断时会产生电压尖峰。晶体管应能阻断大约两倍的电源电压与漏感

的尖峰电压的总和。反激变换器比其他拓扑具有更大的输出纹波，同时峰值电

流、电容和变压器都较大，这些因素使得反激变换器只能应用于20～200W 范围

的低输出功率场合。

2.2 正激变换器

正激变换器的拓扑电路如图2-5所示。在 CCM 下，其波形如图2-6所示。
它的电压比为

Vo=
N2

N1
DVd （2-3）

① ㊀ 此处Vo/Vo 应写为V'o/Vo。———译者注
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图2-5 正激变换器

图2-6 CCM 下的电路波形

电感和电容的最小值可由下式得到

L=
Vd—

N1

N2
Vo

■

■
|

■

■
|R

2fVd
=

（1—D）R
2f

（2-4）
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Vo

Vo

㊀
①=1—D
8LCf2 （2-5）

正激变换器是在降压变换器基础上产生的一种单开关隔离拓扑。与反激变换

器不同，正激变换器具有一个实际变压器。当晶体管导通时，能量通过电感直接

传输到输出；当晶体管关断时，二次电压反向，D1 由导通变为关断，则续流二

极管D2 正向偏置，为电感电流提供续流通道。由此使得当晶体管关断时，L 中

储存的能量释放到负载。
正激变换器总是工作在连续模式下，这是因为其输入/输出峰值电流以及纹

波分量都很小。由于该拓扑中变压器直接传输能量，因此相对而言，在铁心中所

储存的能量可忽略不计。但仍需要很小的磁化能量来激励铁心，使其作为能量传

输介质。相应的一次磁化电流也很小，这意味着通常需要较高的一次电感，而在

反激变换器中所需的铁心气隙则不需要。一般采用磁导率较高的无气隙铁心来获

得所需的大电感。由于储能很小，因此正激变换器中的变压器要比反激变换器中

的小得多。在同样的总功率条件下，其铁心损耗也要小得多。
但是，变压器仍然是不对称工作，也就是说只有在开关闭合时才能传输功率，

因此变压器还是要比对称工作情况下大得多。另外一个关键问题是在每次开关周期结

束时如何消除铁心磁化能量。可以通过增加一个与一次侧极性相反的附加复位绕组来

解决该问题。如果没有该绕组，就会产生直流磁通导致铁心饱和，从而损坏晶体管。

2.3 推挽式变换器

推挽式变换器 （见图2-7）主要通过中心抽头交替导通每个晶体管开关，由此双

图2-7 推挽式变换器

① ㊀ 此处Vo/Vo 应写为V'o/Vo。———译者注



18    集成电力电子变换器及数字控制

向驱动变压器。通常，推挽式变压器的大小是单端型变压器的一半，因此结构更加紧

凑。推挽动作可使铁心在每半个周期内重置，因此无需钳位绕组。在每个晶体管导通

周期内，功率传输到降压变换器的输出电路。推挽式变换器一般用于输出功率在

100～500W范围的应用场合，因此其在高功率密度、低纹波输出的应用中性能优越。
推挽式变换器中，变压器和输出滤波电路的设计紧凑，同时输出纹波较低，

因此适用于需要考虑空间问题的应用场合。然而，推挽式变换器的一个主要缺点

是每个晶体管必须阻断两倍的输入电压，这是因为变压器一次侧中心抽头的倍增

效应，即使两个晶体管同时工作。
推挽式变换器的另一个问题是易于产生磁通对称失衡。如果在每半个周期中

磁通振荡不对称，伏-秒特性也将不平衡，由此导致变压器饱和，尤其是对于高

输出电压的情况。对称失衡可能由于两个晶体管的特性不同所造成，如两极的储

存时间不同和状态损耗不同。
中心抽头意味着需要额外的铜圈，并且需要之间具有良好的耦合关系来尽可

能地减少漏感尖峰。值得注意的是，如果需要缓冲器来保护晶体管，则需要精确

设计，因为它们之间可能会相互干扰。这对于所有对称驱动变换器都需注意。
推挽式变换器的这些优点说明其一般用于低电压输入的场合，如12V、28V或

48V。在汽车和通信行业中的DC-DC变换器通常都采用推挽式变换器。在上述电压情

况下可避免变压器饱和。由于推挽式变换器一般都工作于低直流电压，对于功率

MOSFET （金属氧化物半导体场效应晶体管）可用于48V和96V的应用场合。
它的电压比为

Vo=2N2

N1
DVd （2-6）

输出电感和二极管D1 的电流波形如图2-8所示。

图2-8 推挽式变换器输出电感和二极管D1 的电流波形
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2.4 全桥变换器

对于半桥变换器，功率晶体管的最大额定电流决定了最大输出功率。晶体管

成对交替驱动：先是T1 和T3，然后是T2 和T4。变压器一次侧承受全部输入电

压。对于给定功率，与半桥变换器相比，电流仅为其1/2。因此采用相同的晶体

管类型，全桥变换器 （见图2-9）的输出功率是半桥变换器的两倍。

图2-9 全桥变换器

二次电路与推挽式变换器和半桥变换器的工作方式完全相同，在很大的电流

下产生很小的纹波输出。因此，全桥变换器波形与半桥变换器波形完全相同，除

了整个一次电压是半桥的两倍。
全桥变换器非常适用于产生很大的输出功率。而电路复杂度也意味着全桥变

换器可用于输出功率为1kW 以上的场合。对于这种功率需求，通常选择达林顿

晶体管，这是由于其超大的额定电流和开关特性可获得良好性能，在许多情况下

也是非常经济的一种设计。
全桥变换器还有一个优点是只需一个平波电容，而半桥变换器则需要两个，

因此可以节省空间。其他的主要优势和半桥变换器相同。
然而，全桥变换器需要4个晶体管和钳位二极管，对于其他对称型的变换

器只需两个。全桥变换器还需要一个用于浮动电位晶体管的隔离驱动。相对于

讨论过的所有变换器，全桥变换器设计最复杂，成本最高，仅用于其他变换器

不能满足场合的要求。再次注意，4个晶体管缓冲器必须小心安置，以免相互

作用。
它的电压比为

Vo=2N2

N1
DVd （2-7）
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输出电感和二极管D1 的电流波形如图2-10所示。

图2-10 全桥变换器输出电感和二极管D1 的电流波形

2.5 半桥变换器

半桥变换器 （见图2-11）也可看作一种单端推挽式变换器，从原理上是

正激变换器的平衡版，同时也是降压变换器的一种衍生。半桥变换器比推挽

式变换 器 有 某 些 关 键 优 点，因 此 成 为 了 500～1000W 大 功 率 应 用 场 合 的

首选。

图2-11 半桥变换器

如图2-11所示，两个大容量电容C1 和C2 串联，并提供一个人为输入电压

的中心点。两个晶体管开关交替导通，在每半个周期内，每个电容与一次绕组相

连。Vin/2以推挽方式对称叠加在一次绕组上。采用全波降压输出滤波器而不是
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半波滤波器，这样使得铁心的利用率很高。波形与推挽式相同，除了晶体管上的

电压是其1/2。
这意味着半桥变换器尤其适合于高输入电压，如离线场合。比推挽变换器

优越的另一个方面是由于磁通对称失衡而导致变压器饱和的问题不再发生。通

过一个小电容，变压器中产生的直流磁通被阻断，只有输入中的对称交流

通过。
半桥变换器中不引人注意的一个优点是两个串联储能电容已经存在，使得

对于实现电压倍增电路非常理想。这样可允许电源输入选择110V 或220V
电压。

桥式电路具有与单端推挽式变换器相同的优点，包括良好的变压器应用、较

低的输出纹波和高输出功率性能。半桥变换器可最大输出功率的限制因素是目前

晶体管对于峰值电流的处理能力，功率上限通常为1000W。对于高输出功率通

常采用4个开关的全桥变换器。
然而，半桥结构中需要2个50Hz或60Hz输入电容是一个缺点，因为它们

体积较大。顶端晶体管必须具有隔离驱动，因为门极和基极都可能零漂。另外，
如果对功率晶体管采用缓冲器，必须高度小心，因为对称操作可能导致其相互作

用，电路成本和复杂性也会相应增加。在许多情况下，通常不包括在低于500W
功率输出下使用半桥变换器。

它的电压比为

Vo=2N2

N1
DVd （2-8）

输出电感和二极管D1 的电流波形如图2-12所示。

图2-12 半桥变换器输出电感和二极管D1 的电流波形



22    集成电力电子变换器及数字控制

参 考 文 献



第3章 功率因数校正

连接主电路的电子设备与供电网络有着不同程度的交互。无源负载，如电阻加热

器，会使电流线性减小，而不会影响与主电路连接的其他设备的性能。大多数电力电子

设备频繁开关，由此会以电流谐波的形式导致主网干扰。这些由设备开关动作所产生的

谐波会影响与主网连接的敏感电子设备。目前已有相关标准来指定电力电子设备影响主

电路的可允许的反射谐波。电力公司不希望出现这种电力电子设备开关动作，因为这会

导致需要为设备供给额外的电能，并需要安装超厚线缆来消耗环流。一些电力电子拓

扑，主要是DC-DC变换器，会将开关负载看作电阻负载。换句话说，这些控制器使得

线性电流与线性电压成比例下降。本章主要讨论不同电力电子变换器的功率因数校正

（PFC），以及使得用于电动机驱动的特殊变换器达到良好的功率因数。
一般来说，与主电路相连的电源是由桥式整流器和一个直流侧电容构成的。

DC-DC稳压器由该直流侧电容提供电压，直流侧电容主要用于保证DC-DC变换器

的输入电压稳定。只有当主电路瞬时电压大于电容电压时，电容才分流主电流。由

于电容具有一定的保持时间，如果其时间常数远大于主电路的频率，主电路就会缺

少一些循环次数。这意味着只有在很短时间内主电路瞬时电压大于电容电压 （电容

的充电时间）。在这段时间内，电容必须完成充电。因此，在较短时间内，线性电

流具有一个大脉冲电流，这就是大多数交流整流信号具有电容滤波的原因。

3.1 功率因数校正概念

任何电气系统都可简化成如图3-1所示。

图3-1 一般电气系统框图
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电流波形根据负载的不同而不同。负载可能是线性的，如电阻加热器，也可

能是非线性的，如变频空调。图3-2给出了负载对线性电流波形的影响效果，以

及对电源质量的影响效果。

图3-2 线性负载和非线性负载的电源电压和电流

如果是线性负载，电源电压和电流是正弦波，如图3-2所示，那么功率因数为

cosΦ=Vs

Is
（3-1）

如前所述，在大多数开关电源的前端都具有二极管整流器，因此电流波形不

再是正弦波，功率因数的定义也相应地改变为

PF= DPF
1+THD2

（3-2）

式中，DPF是位移功率因数；THD是总谐波失真。

DPF和THD分别定义如下：

DPF=cosΦ1=
Vs

Is1

THD=Idistortion

Is1
（3-3）

式中，Is1是电源电流的基波分量。
通常，非线性负载，如电力电子设备电源，会有如下问题：

1）产生谐波和电磁干扰 （EMI）；

2）损耗较大；

3）多维需要；

4）降低最大功率容量。
功率因数校正使得负载更像电阻元件，而不是没有功率因数校正的非线性负

载。现代功率因数校正电路可使功率因数接近于1 （如>0.99）。功率因数校正

电路具有如下优点：

1）电源效率更佳；

2）电力设备成本整体较低；

3）EMI低；

4）峰值电流低；

5）可作为EMI滤波器；

6）为并联电源提供输入滤波；
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7）更好的代理选择。
然而，功率因数校正电路也有一些不足之处，具体如下：

1）设计复杂；

2）影响可靠性；

3）由于功率因数校正电路需要附加滤波，导致产生电磁干扰 （EMI）和射

频干扰 （RFI），使得输入滤波器更加复杂和昂贵；

4）更多的部件需要成本更高的电力解决方案；

5）应用成本高。
由IEEE和IEC制订的谐波标准在全世界许多地区包括欧洲都具有适用性。

尽管这些标准在美国并非强制执行，但也在电力电子工业引起了高度关注。在大

多数应用中，不难满足这些标准，然而最经济的选择仍在不断发展。国际谐波标

准可大致分为以下3大类：

1.客户系统限制

1）IEEE519-1992标准；

2）IEC1000-3-2标准 （兼容性级别）；

3）IEC1000-3-6标准。

2.设备约束

1）IEC1000-3-2标准；

2）IEC1000-3-4标准；

3）IEEE中的新任务小组 （单个周期负载的谐波限制）。

3.如何测量谐波

IEC1000-4-7标准。
根据谐波电流的限制，上述规则的总结见表3-1和表3-2。IEC1000系列标准

主要处理电磁兼容，第3部分限制和系列2限制设备输入电流的谐波电流不大

于16A。

IEC1000-3-4标准不仅处理单个设备，还可限制整个系统安装。单相和三相

的谐波限制都在本节中介绍。
另外，IEEE519标准制订了在共同耦合点 （PCC）处谐波电压和电流的限

制。该标准的原则是避免谐波电流返回电力系统而影响其他用户。表3-3和表3-
4列出了IEEE-519标准对电压谐波和电流谐波的限制。

表3-1 针对D类设备的IEC1000-3-2标准限制

谐波次数 （n） 每瓦最大允许谐波电流/（mA/W） 最大允许谐波电流/A

3 3.40 2.30

5 1.90 1.14
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（续）

谐波次数 （n） 每瓦最大允许谐波电流/（mA/W） 最大允许谐波电流/A

7 1.00 0.77

9 0.50 0.40

11 0.35 0.33

表3-2 IEC1000-3-4标准的谐波限制

最小RSCC 谐波失真因子的上限 I1 的单次谐波限制 （%）

THD PWHD I5 I7 I11 I13

66 17 22 12 10 9 6

120 18 29 15 12 12 8

175 25 33 20 14 12 8

250 35 39 30 18 13 8

350 48 46 40 25 15 10

450 58 51 50 35 20 15

表3-3 IEEE519标准的电压谐波限制

总线电压/kV 最大单次谐波分量 （%） 最大 THD （%）

69及以下 3.0 5.0

115～161 1.5 2.5

161以上 1.0 1.5

表3-4 IEEE519的电流谐波限制

SCR H<11 11～16 17～22 23～34 35<H THD

<20 4 2.0 1.5 0.6 0.3 5

20～50 7 3.5 2.5 1.0 0.5 8

50～100 10 4.5 4.0 1.5 0.7 12

100～1000 12 5.5 5.0 2.0 1.0 15

>1000 15 7.0 6.0 2.5 1.4 20

3.2 功率因数校正电路的一般分类

根据电路的位置，功率因数校正可分为两大类：第一类是输入功率因数校

正，第二类是输出功率因数校正。输入功率因数校正是指功率因数校正电路位于
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网络输入处的系统，例如开关模式电源 （SMPS）。当负载为无功负载时，如镇

流器，功率因数校正电路位于负载和电源之间，这就是所谓的输出功率因数

校正。
根据构成电路所需元器件，功率因数校正也可分为两类：一类是无源功率因

数校正电路；另一类是有源功率因数校正电路。当使用简单的无功元件 （如电感

和电容）来校正线性电压和线性电流之间的偏差时，这就是无源功率因数校正电

路。为解决功率因数低的问题，选择具有有源控制电路的总谐波失真开关变换器

作为有源功率因数校正。这两者都有各自的优缺点。
有源功率因数校正电路一般用于补偿主电路电流的失真。这些电路大多是开

关模式电源拓扑，这意味着比无源电路更加复杂。随着集成电路 （IC）技术的发

展，这些电路将会变得更简单、更紧凑，成本也更低。这些电力电子拓扑可达到

功率因数大于99%，THD小于5%。从工作频率来看，可以是开关频率低或开

关频率高的拓扑。接下来将详细讨论开关频率高的拓扑。

3.3 高开关频率拓扑的功率因数校正

高开关频率拓扑的功率因数校正是所有功率因数校正电路中最普通的。大多

数生产商的控制集成电路都支持该拓扑。高频电路比无源和低频电路具有更多优

势，包括权重低、电压控制精确、线性谐波失真低、操作电压范围大和设计简

单等。
前置调节器可以是任何一种基本的 DC-DC变换器拓扑。如升压、降压、降

压升压、'Cuk、反激式、正激式、单端初级电感 （SEPIC）和Zeta变换器。这些

变换器的性能特点、结构框图、应用场合和优缺点在前面的内容中已介绍过。设

计前置调节器以引出输入电流，其与瞬时输入电压成比例变化。控制电路用于控

制线性电流的方均根 （RMS）值。尽管这些电路比较复杂，但高频拓扑的功率

因数可接近于1。这些拓扑均可用于断续导通模式 （DCM）和连续导通模式

（CCM）。在没有特殊说明的情况下，本节主要介绍DCM 下的变换器。

3.3.1 降压变换器作为功率因数校正电路

对于降压变换器，输出电压总是小于峰值输入电压 （见表3-5）。因此，当瞬

时输入电压低于所需的输出电压时，无法实现功率因数校正[1]。对于拓扑本身而

言，也不适用于功率因数校正。如果与升压电路级联，则可提高性能。这样，电

流可由升压电路限制，这是仅由升压电路无法实现的。降压拓扑与主电路或电源

线之间串联一开关，这样可直接通断输入电流，由此也将产生EMI问题。其开

关的驱动电路比升压电路的驱动要更加复杂。降压变换器的优点总结如下：大容

量电容的电压较低、开关的额定电压要低于升压变换器的额定电压 （对于额定功
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率相同的变换器）、具有浪涌电流保护[2]。它的缺点是当输入电压小于输出电压

时，功率因数不能达到98%，除非具有升压前置调节器，同时也需要较大的输

入滤波器来降低THD和漂移驱动电路 （见图3-3和图3-4）。

表3-5 功率因数校正降压变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 10V

电感L 100μH

图3-3 功率因数校正降压变换器

图3-4 降压变换器作为功率因数校正的输入电压和电流

3.3.2 升压变换器作为功率因数校正电路

前置调节器广泛应用于功率因数校正 [3]。二极管桥式电路之后的直流侧

电容电压通常设置为大于峰值输入电压的10%。值得注意的是，如果峰值输

入电压大于可控电容电压，那么就无法实现功率因数校正 （见表3-6）。这种拓

扑下，主电路的输入电流不能直接削减，这是因为电感与电源直接串联。虽然

这对于EMI有利，但需要注意线路中的高频电流。幸运的是，功率因数校正

电路输入端的系列扼流圈可吸收部分瞬变线性电流。开关两端电压仅是输出电
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压，即低电压源。最后，开关的发射极或源极为零电压，这使得驱动电路比其

他拓扑要简单。由于输入电感相对较小，该方法无法限制浪涌电流，因此必须

采用其他方法实现。升压变换器的优点总结如下：良好的 EMI性能、开关的

额定电压稍低于其他拓扑、可吸收瞬变线性电流、驱动电路简单。它的缺点是

当输入电压大于输出电压时，无法实现功率因数校正，另外也不能限制浪涌电

流 （见图3-5和图3-6）[4]。

表3-6 功率因数校正升压变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 10V

电感L 100μH

电容C 500μF

图3-5 功率因数校正升压变换器

图3-6 升压变换器作为功率因数校正的输入电压和电流

3.3.3 降压升压变换器作为功率因数校正电路

在该拓扑中，变换器从电网中提取的电流与输入电压成线性比例。因此可以

称输入电流跟随输入电压[5，6]。同时，输出电压允许在一个指定范围内独立变化
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（见表3-7）。这两个特性使得这种拓扑最适用于输出电压范围较大的应用场合。
但这种拓扑也有其局限性：一是输出电压的极性相反，这意味着输入和输出需要

有不同的地；另一个限制是该拓扑的驱动电路漂移。

表3-7 降压升压变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 30V

电感L 75μH

电容C 470μF

降压升压变换器的功率级电路如图3-7所示，输入电压和电流的仿真实验结

果如图3-8所示。

图3-7 功率因数校正降压升压变换器

图3-8 降压升压变换器作为功率因数校正的输入电压和电流

3.3.4 'Cuk变换器作为功率因数校正电路

该拓扑是双重降压升压变换器，具有两个电感，一个在输入端，另一个在输出

端。当该拓扑工作在DCM-CCM下 （输入电感是DCM，输出电感是CCM）时[7]，输
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入电流不仅跟随输入电压，还要受输出电流的影响 （见表3-8），同时还取决于输入电

感的充电时间。工作在DCM-DCM下时，可获得良好的功率因数。优点是与降压升

压拓扑相同，输出电压在某一指定范围内独立变化 （见图3-9和图3-10）。

表3-8 'Cuk变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 30V

电感L1 750μH

电感L2 15μH

电容C1 5μF

电容C2 470μF

图3-9 功率因数校正 'Cuk变换器

图3-10 'Cuk变换器作为功率因数校正的输入电压和电流

3.3.5 SEPIC变换器作为功率因数校正电路

SEPIC变换器的基本结构如图3-11所示。如前所述，为达到自然功率因数

校正[8]，期望输入电感工作在DCM 下 （见图3-12），在此同样适用于SEPIC变
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换器。这里，DCM 的定义并不重要，输入和输出电感电流在这种模式下保持常

数。换句话说，它们都不会改变能量状态。根据该变换器的状态方程，可看到电

压、电流关系取决于开关频率和占空比 （见表3-9）。如果占空比和开关频率保持

常数，强制电流跟随电压，通过SEPIC变换器可达到较高的功率因数。

图3-11 功率因数校正SEPIC变换器

图3-12 SEPIC变换器作为功率因数校正的输入电压和电流

表3-9 功率因数校正SEPIC变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 50V

电感L1 750μH

电感L2 150μH

电容C1 5μF

电容C2 500μF

3.3.6 Zeta变换器作为功率因数校正电路

尽管Zeta变换器中输入电流是输入电感电流与输出电流之和，但其输入电压与

输出电压之间的关系与降压升压变换器和'Cuk变换器中的电压关系相似[9]，同时这也
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限制了其应用于功率因数校正 （见表3-10）。这意味着每个储能单元的能量状态都不

是相互独立的。当需要隔离式变换器时，输入电感使得这种拓扑更加适合，因为该电

感可作为变压器的磁化电感，同时还可使得变压器铁心具有去磁化特性。与反激变换

器相比，这种拓扑更适用于大功率场合，如150～400W的应用场合。

表3-10 功率因数校正Zeta变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V
开关频率fs 50kHz
输出电压Vout 30V

电感L1 100μH
电感L2 150μH
电容C1 450μF
电容C2 500μF

Zeta变换器的电压转换率或增益方程与'Cuk变换器和降压升压变换器相同。
从图3-13的拓扑中可看出Zeta变换器是双重SEPIC变换器，这样便可具有与

SEPIC变换器相同的性能。Zeta变换器的仿真结果如图3-14所示。

图3-13 功率因数校正Zeta变换器

图3-14 Zeta变换器作为功率因数校正的输入电压和电流
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3.3.7 反激变换器作为功率因数校正电路

在该拓扑下，输出电压可大于或小于峰值输入电压 （见表3-11），这可

通过占空比和变压器匝数比来实现[10]。开关与输入端串联可提供过载保护

特性，同时还将削减输入电流而产生 EMI。这里，所产生的 EMI可完全滤

除。在此拓扑中，电感放置于与功率变压器集成并使得输入和输出隔离的位

置上，并且只具有一个功率磁性元件。反激变换器的问题在于电流控制模式

（CMC）下难以实现输入电流的半波，这是由于 CMC只能控制峰值电感电

流，该电流是升压变换器的输入电流而不是反激变换器的输入电流。在反激

拓扑中，输入电流和电感电流随输入电压变化较大。对此，解决方法是采用

平均电流控制模式，但相应的控制电路比较复杂。反激变换器的优点总结如

下：输出可独立变化、提供电流保护并可提供输入和输出隔离。而缺点为需

要为 EMI提供一个大滤波器，开关额定电压是峰值输入电压和输出电压之

和 （见图3-15和图3-16）。

表3-11 功率因数校正反激变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 50V

电感Lm 20μH

电容C 600μF

匝数比n 1

图3-15 功率因数校正反激变换器
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图3-16 反激变换器作为功率因数校正的输入电压和电流

3.3.8 正激变换器作为功率因数校正电路

与反激拓扑相似，该拓扑也可实现输入和输出隔离 （见表3-12），但必须具

有第三绕组为磁化电流充电。即使具有第三绕组，也还需输入端的二极管整流器

来阻止负电流，由此可得在任何情况下这种结构都不适用于功率因数校正。这种

拓扑更适用于大功率后级稳压器 （见图3-17和图3-18）。

表3-12 功率因数校正正激变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 110V

开关频率fs 20kHz

输出电压Vout 30V

电感Lo 50μH

电容C 500μF

匝数比n 1

图3-17 功率因数校正正激变换器
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图3-18 正激变换器作为功率因数校正的输入电压和电流

3.4 先进电动机驱动中功率因数校正的应用

开关磁阻电动机 （SRM）是一个先进的调速装置，但不能直接与主电路相

连，需要电力电子接口来使其最优运行。目前已提出各种电力电子拓扑，其中

C-dump变换器拓扑是常用的驱动SRM 的拓扑之一，此拓扑中包含无源元件的

数目和复杂性最高。通常在最坏情况下，用于检验先进驱动的功率因数校正功

能。图3-19给出了SRM 模型及其驱动电路。

图3-19 SRM 驱动的C-dump变换器

图3-19中，直流电源为变换器和电动机供电。尽管在现实情况中，通
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常用交流供电，但通过不可控或可控整流器可将交流电转化为直流电。如

3.3节所述，当只有在驱动和应用之间具有二极管桥式整流器 （DBR）时，
平波电容才能在高电平周期内充电和放电，同时在应用侧产生大尖峰电流。
这将使得功率因数和系统整体性能下降。图3-20和图3-21所示为一个不可

控直流侧的功率级以及工作波形。从电源电压和电流波形可看出，在电源侧

发生扩展失真。

图3-20 简单DBR作为直流侧的SRM 驱动

图3-21 DBR作为直流侧时SRM 的输入电压和电流

正如前面所述，升压变换器是最适用于有源功率因数校正的拓扑。图3-22
给出了升压变换器作为功率因数校正电路的SRM 驱动的功率级框图。
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图3-22 升压变换器作为前端功率因数校正的SRM 驱动

从图3-23所示的波形可看出，采用DC-DC升压变换器，功率因数几乎可达

到1，并且无论包含多少无源元件，变换器的负载基本上为阻性负载，在电源电

流波形中没有电流峰值。有关升压变换器工作的详细介绍可参见相关参考文献。

图3-23 升压变换器作为前端功率因数校正的SRM 的Vin和Iin

这里，升压变换器的开关是可控的，考虑变换器的输出电压，无需控制

SRM 主驱动电路的开关。在动态情况下，需观测整体系统是否不稳定。有时，
需要系统中的所有开关同步来避免这种问题。通过调节升压变换器开关的占空

比，可控制输入电流来跟踪输入电压。在电流和电压具有低失真率和精确跟踪的

条件下，增加一个前端升压变换器，通常可使功率因数大于99%，输入电流的

THD低于5%。
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本章讨论了采用功率因数校正技术的原因和各种方法以及各自的性能，并给

出了仿真结果来验证理论分析。国际和IEEE标准强调谐波电压和谐波电流的限

制，这里提出了各种电力电子电路的设计方案来满足这些标准，同时也利用计算

机仿真对IEC标准进行了研究。通常，有源功率因数校正的有效性不是问题，
但所需的电力电子电路成本是影响广泛应用的一个主要障碍。最简单的功率因数

校正方法是通过无源方法实现IEC和IEEE标准，如采用一个LC滤波器。尽管

利用这些无源功率因数校正方法可满足这些标准，但EMI问题、EMC问题以及

无源元件的尺寸大小还需验证。由此，本章的结束语是 “对于电力电子工程师，
如何设计一个满足谐波标准的成本低廉且没有副作用和系统干扰等问题的电力电

子装置还是一个挑战。”

参 考 文 献
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4.1 开关电源

  开关电源 （SMPS）由于其效率高、重量轻、体积小等优点，在工业和航

空、航天领域已得到广泛、长久应用。
与传统线性电源相比，开关电源具有三大优势：高效及发热少、稳压、体积

小且重量轻。传统线性电源效率低下是由于其将过多的电能转换为热能来稳压。传

统线性电源通常只有40%～50%的效率，而开关电源的效率一般为60%～90%。
开关电源的另一个优点是对输出电压的调节能力，开关电源可连续调节并能快速跟

随负载的变化。另外，开关电源具有一个特殊能力，即在低输入条件下可保证正确

输出。实际上，开关电源能产生一个大于输入直流电压的输出电压。开关电源的最

后一个优点是体积较小且重量较轻。由于开关电源工作于高频下，因此体积小于小

功率的传统60Hz电源。变压器、电容和线圈的物理体积也小而轻[1-5]。

开关电源有许多重要应用，它广泛应用于以下领域[5-15]：

1）DC-DC变换器+电动机驱动；

2）有源滤波+UPS；

3）功率因数校正+DC-DC变换器；

4）感应加热器；

5）镇流器。
在功率因数校正+DC-DC变换器中，传统开关电源的系统结构如图4-1所示。

图4-1 传统开关电源的系统结构
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对于 DC-DC开关电源，一般有两种控制方法：一种是电压控制模式；
另一种是电流控制模式。其中，电流控制模式有3种：公差带控制、恒定关

断时间控制和在时钟周期以恒定频率导通控制[16-19]，分别如图4-2～图4-6
所示。

图4-2 开关电源的控制结构

图4-3 开关电源的传递函数控制方法

图4-4 开关电源的电压控制模式
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图4-5 开关电源的电流控制模式

图4-6 不同电流控制模式方法

a）公差带控制 b）恒定关断时间控制 c）在时钟周期以恒定频率导通控制
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4.2 集成变换器的概念

为构建传统开关电源，实际经验是将单个电力电子变换器级联，然后对电路

逐级调试和测试。与线性电源相比，这种方法有利于高频开关使用[10，11]。
为满足高效率、输出纹波小、变换器尺寸小以及其他现代新型电力电子系统

的需求，传统的开关电源需要通过引入一个集成变换器来进一步改进。
集成变换器是一个基于整体系统集成的综合装置。可由系统目标简化，并可

实现类似于独立变换器的系统功能。
简化是指对变换器减少元器件、缩小尺寸、降低重量和成本的综合过程。系

统目标包括成本最小化、效率最大化、可靠性高、开关应力小、变换范围宽、功

率因数校正和输出调节、逆变器功率因数校正和性能更佳。

4.2.1 集成变换器的配置

图4-7给出了一个集成变换器的简化模型。图4-8给出了集成变换器的详细

模型以及基本变换器与集成变换器之间的区别。集成变换器由变换器组组成，每

个变换器都具有由用户定义的特殊功能。集成变换器至少具有两个变换器组，而

基本变换器只具有一个，如升压变换器和降压变换器。一般来说，每个变换器都

与别的变换器具有某种联系，然而在电力电子应用的大多数场合，通常采用图

4-9所示的一般模型。

图4-7 集成变换器的简化模型

从集成变换器的配置可以看出，集成变换器不仅具有每个变换器各自的

功能，还具有系统集成的简化过程。值得注意的是每个独立变换器组都可为

一个子集成变换器或基本变换器，这种子集成变换器是基于每个模块的集

成。集成变换器由每个子集成变换器组成[5]，这意味着集成变换器是基于系

统集成的。
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图4-8 集成变换器的详细模型

图4-9 集成变换器的一般模型

4.3 集成开关电源的定义

集成开关电源 （ISMPS）基于集成变换器的概念。传统开关电源的应用领域

同样适用于集成开关电源。传统级联功率变换器可由集成功率变换器所替代。这

样，新的电源就比传统开关电源的效率更高，或集成度更高，或尺寸更小，或输

出调节性能更好[10，11]。
集成变换器不仅能实现与独立变换器相似的系统功能，同时还具有其他特殊

功能。如BIFRED变换器[20-22]，一方面具有升压级联反激变换器的功能，另一
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方面还具有更宽的输出电压调节范围和更高的功率密度。
集成变换器可分为4种类型，分别是升压型集成拓扑、降压型集成拓扑、降

压升压型集成拓扑和其他类型，这些将在后面的内容中分别介绍。
传统开关电源的控制方法同样适用于集成变换器，只不过具有更复杂的传递

函数，因此需要新型柔性控制方法。

参 考 文 献
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第5章 升压型集成拓扑

5.1 升压型集成拓扑的一般结构

  对于这种类型的集成系统，升压变换器位于前端，随后是另一个基本的非隔

离式或隔离式变换器，它们都共有一个有源开关。升压变换器的输出作为第二个

变换器的输入电源，开关闭合，升压电感充电。第二个变换器也将工作于开关闭

合状态，当开关断开，升压电感放电。输入电源能量和电感的储能都将传送给升

压变换器的输出[1-7]。
根据变换器中电感的不同工作模式，电路将工作在 CCM-CCM、CCM-

DCM、DCM-CCM 和DCM-DCM 下。

5.2 升压反激变换器

升压反激变换器如图5-1所示，升压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管

D2、开关 Q、电容C1 和输入电源vs 组成。
反激变换器由电容C1、开关 Q、变压器、二极管 D3、输出电容Cout和负载

电阻R 组成。其中，反激变换器和升压变换器共用一个开关 Q，反激变换器的

输入电源VC1
来自升压变换器的输出。

图5-1 升压反激变换器

5.3 升压双端反激变换器

该拓扑如图5-2所示，升压变换器由电感Lin、二极管D1、二极管D2、开关Q2、



48    集成电力电子变换器及数字控制

电容C1 和输入电源vs 组成，双端反激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压

器、二极管D3、输出电容Cout和负载电阻R组成。其中，双端反激变换器和升压变换

器共用一个开关Q2，双端反激变换器的输入电源VC1
来自升压变换器的输出。

图5-2 升压双端反激变换器

5.4 升压串/并联反激变换器

如图5-3所示，升压变换器由电感Lin、二极管 D2、开关 Q1、电容C1、电

容C2 和输入电源vs 组成。

图5-3 升压串/并联反激变换器
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串/并联反激变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、变压器、二极管D1、二极

管D2、二极管D3、二极管D4、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，串/并联

反激变换器和升压变换器共用一个开关 Q1，串/并联反激变换器的输入电源VC1
和

VC2
来自升压变换器的输出。

5.5 升压并联反激变换器

如图5-4所示，升压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D2、开关 Q1、
电容C1 和输入电源vs 组成。

图5-4 升压并联反激变换器

并联反激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二

极管 D4、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，并联反激变换器和升压变

换器共用一个开关 Q1，并联反激变换器的输入电源VC1
来自升压变换器的

输出。

5.6 升压正激变换器

如图5-5所示，升压变换器由电感Lin、二极管D1、二极管D2、开关 Q、电

容C1 和输入电源vs 组成。
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图5-5 升压正激变换器

正激变换器由电容C1、开关 Q、变压器、二极管D3、二极管D4、输出电感

Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，正激变换器和升压变换器共用一

个开关 Q，正激变换器的输入电源VC1
来自升压变换器的输出。

5.7 升压双端正激变换器

升压变换器由电感Lin、二极管D1、二极管D2、开关Q2、电容C1 和输入电

源vs 组成。
双端正激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极

管D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，双端正激变换器

和升压变换器共用一个开关 Q2，双端正激变换器的输入电源VC1
来自升压变换

器的输出。升压双端正激变换器如图5-6所示。

图5-6 升压双端正激变换器
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5.8 升压串/并联正激变换器

升压串/并联正激变换器拓扑如图5-7所示，升压变换器由电感Lin、二极管

D2、开关 Q1、电容C1、电容C2 和输入电源vs 组成。

图5-7 升压串/并联正激变换器

串/并联正激变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、变压器、二极管 D1、二

极管D2、二极管D3、二极管D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组

成。其中，串/并联正激变换器和升压变换器共用一个开关 Q1，串/并联正激变

换器的输入电源VC1
和VC2

来自升压变换器的输出。

5.9 升压并联正激变换器

如图5-8所示，升压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D2、开关 Q1、
电容C1 和输入电源vs 组成。

并联正激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极

管D4、二极管D5、二极管D6、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。
其中，并联正激变换器和升压变换器共用一个开关 Q1，并联正激变换器的输入

电源VC1
来自升压变换器的输出。
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图5-8 升压并联正激变换器

5.10 升压全桥变换器

如图5-9所示，升压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D2、开关 Q2、
电容C1 和输入电源vs 组成。

图5-9 升压全桥变换器
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全桥变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、开关 Q3、开关 Q4、变压器、二

极管D3、二极管 D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，
全桥变换器和升压变换器共用一个开关 Q2，全桥变换器的输入电源VC1

来自升

压变换器的输出。

5.11 升压半桥变换器

如图5-10所示，升压变换器由电感Lin、二极管 D1、开关 Q2、电容C1、电

容C2 和输入电源vs 组成。

图5-10 升压半桥变换器

半桥变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D2、
二极管D3、二极管D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，
半桥变换器和升压变换器共用一个开关 Q2，半桥变换器的输入电源VC1

来自升

压变换器的输出。

5.12 升压推挽式变换器

如图5-11所示，升压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D2、开关 Q1、
电容C1 和输入电源vs 组成。

推挽式变换器由电容C1、开关Q1、开关Q2、变压器、二极管D3、二极管D4、
输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R组成。其中，推挽式变换器和升压变换

器共用一个开关Q1，推挽式变换器的输入电源VC1
来自升压变换器的输出[7]。
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图5-11 升压推挽式变换器

5.13 升压降压升压变换器

降压升压变换器可以是非隔离式或隔离式的。当为非隔离式时，电路就是一

个SEPIC变换器，如图5-12所示。

图5-12 非隔离式SEPIC变换器

SEPIC变换器是一个单端初级线圈电感设备 （见图5-13）。该变换器具有两

图5-13 隔离式SEPIC变换器
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个电感，前端作为升压拓扑，而后端具有降压升压变换器或反激变换器的功能。

C1 两端的稳态平均电压总是与输入电压Vin相等。

SEPIC变换器在大功率因数前置稳压应用中具有特殊的优势。如果两个电

感耦合，可实现纹波电流转向。

5.14 升压集成反激整流器/储能变换器

如图5-14所示，升压集成反激整流器/储能变换器 （BIFRED）是将升压

变换器拓扑和反激变换器拓扑相集成而得的。可清楚地看出，它与隔离式

SEPIC变换器非常相似，惟一的区别在于输入二极管与输入电感串联。该二

极管用于阻止负电流流过，因此可实现隔离式SEPIC变换器所不能完成的工

作模式[2，3]。

图5-14 升压集成反激整流器/储能变换器

5.15 降压升压变换器 （'Cuk变换器）

降压升压变换器前端 （见图5-15）是一个升压变换器。对于降压变换器，可

以是非隔离式或隔离式。当为非隔离式时，电路就变成一个非隔离式'Cuk变

换器。

图5-15 降压升压变换器

根据'Cuk博士所提出的 “开关的拓扑减少”，该拓扑的特性在于一个接地开
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关，与级联不同，它易于隔离和提供不同极性的多种输出。它根据能量传输能力

来静态储存电荷，具有高效的电容能量转移能力。
该拓扑的正确用法是作为标准电源的稳压器。不管是离线还是接一个直流电

源。同样还适用于反相板级稳压器和实现降压升压级联。
为消除输出纹波，两个电感必须耦合。将两者绕制在同一铁心上来减少耦合

系数，达到0.9<k<1.0，并降低一次侧匝数以产生期望效果。该过程产生一个

RHP为0的控制函数，即无阻尼。无输出纹波将会消除磁铁的高频加热，得到

完整的输出波形。
如果在该变换器中具有一个隔离变压器，两个电感可与该变压器集成，这将

导致输入和输出纹波为零。在这种情况下，对于直流变压器的实际模型，该变换

器是非常理想的。

VC1=Vd+Vo （5-1）

当降压升压变换器是非隔离式时，电路将变为隔离式'Cuk变换器 （见图5-16）。

图5-16 隔离式'Cuk变换器

5.16 升压集成降压整流器/储能变换器

升压集成降压整流器/储能变换器将升压变换器拓扑和降压变换器拓扑相集

成 （见图5-17）。显而易见，它与隔离式'Cuk变换器非常相似，惟一区别在于输

入二极管与输入电感相串联[4]。输入二极管用于阻止负电流流过，因此它可实现

隔离式'Cuk变换器所无法实现的工作模式。

图5-17 升压集成降压整流器/储能变换器
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第6章 降压型集成拓扑

6.1 降压集成变换器的概念

  对于这种类型的集成变换器，降压变换器位于前端，随后是另一个基本的非

隔离式或隔离式变换器。它们都共用一个主动开关，降压变换器的输出作为第二

个变换器的输入电源。当开关闭合后，输入电源能量将传输到降压变换器的输

出。第二个变换器也工作在开关闭合状态。当开关断开后，降压变换器的输入能

量与输出断开[1-5]。根据变换器中电感的不同工作模式，电路可工作在 CCM-
CCM、CCM-DCM、DCM-CCM 和DCM-DCM 下。

6.2 降压反激变换器

降压反激变换器如图6-1所示。降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管

D3、开关 Q、电容C1 和输入电源vs 组成。
反激变换器由电容C1、开关 Q、变压器、二极管 D2、二极管 D3、二极管

D4、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，反激变换器和降压变换器共用一个

开关 Q，反激变换器的输入电源VC1
来自于降压变换器的输出[1]。

图6-1 降压反激变换器

6.3 降压双端反激变换器

如图6-2所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D3、开关 Q1、
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电容C1 和输入电源vs 组成。

图6-2 降压双端反激变换器

双端反激变换器由电容C1、开关Q1、开关Q2、变压器、二极管D2、二极管D3、
二极管D4、输出电容Cout和负载电阻R组成。其中，双端反激变换器和降压变换器共

用一个开关Q2，双端反激变换器的输入电源VC1
来自于降压变换器的输出[1]。

6.4 降压串/并联反激变换器

如图6-3所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D2、二极管 D3、

二极管D5、开关 Q1、电容C1、电容C2 和输入电源vs 组成。

图6-3 降压串/并联反激变换器
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串/并联反激变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、变压器、二极管 D1、二

极管D2、二极管D3、二极管 D4、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，串/
并联反激变换器和降压变换器共用一个开关 Q1，串并联反激变换器的输入电源

VC1
和VC2

来自于降压变换器的输出[1]。

6.5 降压并联反激变换器

如图6-4所示，在此配置中，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管

D3、开关 Q1、电容C1 和输入电源vs 组成。

图6-4 降压并联反激变换器

并联反激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D2、二极

管D3、二极管D4、二极管D5、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，并联反

激变换器和降压变换器共用一个开关 Q1，并联反激变换器的输入电源VC1
来自

于降压变换器的输出。

6.6 降压正激变换器

如图6-5所示，降压变换器由电感Lin、二极管D1、二极管D3、开关 Q、电
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容C1 和输入电源vs 组成。

图6-5 降压正激变换器

正激变换器由电容C1、开关 Q、变压器、二极管 D3、二极管 D4、二极管

D5、输出电容Cout、输出电感Lout和负载电阻R 组成。其中，正激变换器和降压

变换器共用一个开关 Q，正激变换器的输入电源VC1
来自于降压变换器的输出。

6.7 降压双端正激变换器

如图6-6所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D3、开关 Q1、
电容C1 和输入电源vs 组成。

图6-6 降压双端正激变换器

双端正激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极

管D4、二极管D5、输出电容Cout、输出电感Lout和负载电阻R 组成。其中，双
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端正激变换器和降压变换器共用一个开关 Q2，双端正激变换器的输入电源VC1

来自于降压变换器的输出[1]。

6.8 降压串/并联正激变换器

如图6-7所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D3、开关 Q1、
电容C1 和输入电源vs 组成。

图6-7 降压串/并联正激变换器

串/并联正激变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、变压器、二极管D1、二极

管D2、二极管D3、二极管D4、二极管D5、二极管D6、二极管D7、输出电感Lout、
输出电容Cout和负载电阻R组成。其中，串/并联正激变换器和降压变换器共用一

个开关Q1，串/并联正激变换器的输入电源VC1
和VC2

来自于降压变换器的输出。

6.9 降压并联正激变换器

如图6-8所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D3、开关 Q1、
电容C1 和输入电源vs 组成。

并联正激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极

管D4、二极管D5、二极管D6、二极管D7、输出电感Lout、输出电容Cout和负载

电阻R 组成。其中，并联正激变换器和降压变换器共用一个开关 Q1，并联正激

变换器的输入电源VC1
来自于降压变换器的输出[1]。
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图6-8 降压并联正激变换器

6.10 降压全桥变换器

如图6-9所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D3、开关 Q2、
电容C1 和输入电源vs 组成。

图6-9 降压全桥变换器



64    集成电力电子变换器及数字控制

全桥变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、开关 Q3、开关 Q4、变压器、二

极管D3、二极管D4、二极管D5、二极管D6、输出电感Lout、输出电容Cout和负

载电阻R 组成。其中，全桥变换器和降压变换器共用一个开关 Q2，全桥变换器

的输入电源VC1
来自于降压变换器的输出。

6.11 降压半桥变换器

如图6-10所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D3、开关 Q2、
电容C1、电容C2 和输入电源vs 组成。

图6-10 降压半桥变换器

半桥变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D2、
二极管D3、二极管D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，
半桥变换器和降压变换器共用一个开关 Q2，半桥变换器的输入电源VC1

来自于

降压变换器的输出。

6.12 降压推挽式变换器

如图6-11所示，降压变换器由电感Lin、二极管 D1、二极管 D3、开关 Q1、
电容C1 和输入电源vs 组成。

推挽式变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极管

D4、二极管D5、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，推挽式
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图6-11 降压推挽式变换器

变换器和降压变换器共用一个开关 Q1，推挽式变换器的输入电源VC1
来自于降

压变换器的输出[1]。
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第7章 降压升压型集成拓扑

7.1 降压升压型集成拓扑的结构

  对于这种集成变换器，降压升压变换器位于前端，之后是另一种基本的非隔

离式或隔离式变换器[1-13]。
它们共用一个主动开关。降压升压变换器的输出作为第二个变换器的输入。

当开关导通后，降压升压电感充电。第二个变换器也工作在开关导通状态。当开

关断开后，电感放电。电感储存的能量被转换成升压输出。
根据变换器中电感的不同操作模式，电路将工作在 CCM-CCM、CCM-

DCM、DCM-CCM 和DCM-DCM 下。

7.2 降压升压反激变换器

降压升压反激变换器的基本拓扑如图7-1所示。降压升压变换器由电感Lin、
二极管D1、二极管D2、二极管D3、开关 Q、电容C1 和输入电源vs 组成。输入

电感Lin将工作在DCM 下。

图7-1 降压升压反激变换器

反激变换器由电容C1、开关 Q、变压器，二极管D3、二极管D4、输出电容

Cout和负载电阻R 组成。其中，反激变换器和降压升压变换器共用一个开关 Q，
反激变换器的输入电源VC1

来自于降压升压变换器的输出。
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7.3 降压升压双端反激变换器

降压升压双端反激变换器如图7-2所示。降压升压变换器由电感Lin、二极

管D1、二极管D2、二极管D3、开关 Q2、电容C1 和输入电源vs 组成。

图7-2 降压升压双端反激变换器

双端反激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D2、二极

管D3、二极管D4、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，双端反激变换器和

降压升压变换器共用一个开关 Q2，双端反激变换器的输入电源VC1
来自于降压

升压变换器的输出[1]。

7.4 降压升压串/并联反激变换器

降压升压串/并联反激变换器如图7-3所示。降压升压变换器由电感Lin、二

图7-3 降压升压串/并联反激变换器
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极管D1、二极管D2、二极管D3、二极管 D5、开关 Q1、电容C1、电容C2 和输

入电源vs 组成。
串/并联反激变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、变压器、二极管 D3、二

极管D4、二极管D5、二极管D6、二极管D7、输出电容Cout和负载电阻R 组成。
其中，串/并联反激变换器和降压升压变换器共用一个开关 Q1，串/并联反激变

换器的输入电源VC1
和VC2

来自降压升压变换器的输出。

7.5 降压升压并联反激变换器

降压升压并联反激变换器如图7-4所示。降压升压变换器由电感Lin、二极

管D1、二极管D2、二极管D3、开关 Q1、电容C1 和输入电源vs 组成。

图7-4 降压升压并联反激变换器

并联反激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极

管D4、二极管D5、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，并联反激变换器和

降压升压变换器共用一个开关 Q1，并联反激变换器的输入电源VC1
来自降压升

压变换器的输出。
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7.6 降压升压正激变换器

降压升压正激变换器如图7-5所示。降压升压变换器由电感Lin、二极管D1、
二极管D2、二极管D3、开关 Q2、电容C1 和输入电源vs 组成。

图7-5 降压升压正激变换器

正激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管D3、二极管D4、
二极管D5、输出电容Cout和负载电阻R组成。其中，正激变换器和降压升压变换

器共用一个开关Q2，正激变换器的输入电源VC1
来自降压升压变换器的输出。

7.7 降压升压双端正激变换器

降压升压双端正激变换器如图7-6所示。降压升压变换器由电感Lin、二极

管D1、二极管D2、二极管D3、开关 Q2、电容C1 和输入电源vs 组成。
双端正激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极

管D4、二极管D5、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，双端正激变换器和

降压升压变换器共用一个开关 Q2，双端正激变换器的输入电源VC1
来自降压升

压变换器的输出。
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图7-6 降压升压双端正激变换器

7.8 降压升压串/并联正激变换器

降压升压串/并联正激变换器如图7-7所示。降压升压变换器由电感Lin、二

极管D1、二极管D2、二极管D3、二极管 D5、开关 Q1、电容C1、电容C2 和输

入电源vs 组成。

图7-7 降压升压串/并联正激变换器
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串/并联正激变换器由电容C1、开关 Q1、变压器、二极管 D3、二极管 D4、
二极管D5、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，串/并联正激变换器和降压

升压变换器共用一个共用一个开关 Q1，串/并联正激变换器的输入电源VC1
和

VC2
来自降压升压变换器的输出。

7.9 降压升压并联正激变换器

降压升压并联正激变换器如图7-8所示。降压升压变换器由电感Lin、二极

管D1、二极管D2、二极管D3、开关 Q1、电容C1 和输入电源vs 组成。

图7-8 降压升压并联正激变换器

并联正激变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极

管D4、二极管D5、二极管D6、二极管D7、输出电感Lout和负载电阻R 组成。其

中，并联正激变换器和降压升压变换器共用一个开关 Q1，并联正激变换器的输

入电源VC1
来自降压升压变换器的输出。

7.10 降压升压全桥变换器

降压升压全桥变换器如图7-9所示。降压升压变换器由电感Lin、二极管D1、
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开关 Q2、电容C1 和输入电源vs 组成。
全桥变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、开关 Q3、开关 Q4、变压器、二

极管D2、二极管 D3、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，
全桥变换器和降压升压变换器共用一个开关 Q2，全桥变换器的输入电源VC1

来

自降压升压变换器的输出。

图7-9 降压升压全桥变换器

7.11 降压升压半桥变换器

降压升压半桥变换器如图7-10所示。降压升压变换器由电感Lin、二极管

D1、二极管D2、二极管D3、开关 Q2、电容C1、电容C2 和输入电源vs 组成。

图7-10 降压升压半桥变换器
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半桥变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、
二极管D4、二极管D5、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，
半桥变换器和降压升压变换器共用一个开关Q2，半桥变换器的输入电源VC 来自

于降压升压变换器的输出。

7.12 降压升压推挽式变换器

降压升压推挽式变换器如图7-11所示。降压升压变换器由电感Lin、二极管

D1、二极管D2、二极管D3、开关 Q1、开关 Q2、电容C1 和输入电源vs 组成。

图7-11 降压升压推挽式变换器

推挽式变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D3、二极管

D4、二极管D5、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，推挽式

变换器和降压升压变换器共用一个开关 Q1，推挽式变换器的输入电源VC1
来自

于降压升压变换器的输出。

7.13 反激正激变换器

反激正激变换器如图7-12所示。反激变换器由输出电容Cout、开关Q、变压

器，二极管D3 和负载电阻R 组成。
正激变换器由开关 Q、变压器、二极管D1、二极管D2、输出电感Lout、输

出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，反激变换器和正激变换器共用开关 Q、
变压器和输出电容Cout，反激变换器的输入电源VC1

也是正激变换器的输入

电源。
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图7-12 反激正激变换器

7.14 反激全桥变换器

反激全桥变换器如图7-13所示。反激变换器由输出电容C1、开关 Q1、变压

器和二极管D1 组成。

图7-13 反激全桥变换器

全桥变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、开关 Q3、开关 Q4、变压器、二

极管D3、二极管 D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，

全桥变换器和反激变换器共用一个开关 Q1，全桥变换器的输入源VC1
来自于反

激变换器的输出。

7.15 反激半桥变换器

反激半桥变换器如图7-14所示。反激变换器由输出电容C1、开关 Q1、变压
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器和二极管D1 组成，其中VC=2VC1=2VC2
。

图7-14 反激半桥变换器

半桥变换器由电容C1、电容C2、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D2、
二极管D3、二极管D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，
半桥变换器和反激变换器共用一个开关Q1，半桥变换器的输入电源VC 来自于反

激变换器的输出。

7.16 反激推挽式变换器

反激推挽式变换器如图7-15所示。反激变换器由输出电容C1、开关 Q1、变

压器和二极管D1 组成。

图7-15 反激推挽式变换器
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推挽式变换器由电容C1、开关 Q1、开关 Q2、变压器、二极管 D2、二极管

D3、二极管D4、输出电感Lout、输出电容Cout和负载电阻R 组成。其中，推挽式

变换器和反激变换器共用一个开关 Q1，推挽式变换器的输入电源VC1
来自于反

激变换器的输出。

参 考 文 献
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8.1 其他类型的集成拓扑概述

  其他类型的集成变换器可以看作两个或更多个基本变换器的并联结构[1-9]。
以两个基本并联变换器为例，它们共用一个主动开关和一个输入电压源。

当集成变换器以固定开关频率和占空比工作在开环控制回路时，输出电压可

以通过设定合适的变换器参数来调节。当工作在闭环控制回路时，有以下两种控

制方法：① 通过研究变换器的特性，只调节其中一个参数；② 交替调节两个输

出电压。
多输出电压可以为自定义输出提供不同的输出电压和质量。另一方面，这也

增加了变换器密度。

8.2 降压-降压变换器

降压-降压变换器如图8-1所示，两个变换器共用一个通用开关 Q和输入

电压。其中一个降压变换器的组成包括：开关 Q、二极管 D1、二极管 D2、电

感Lin1、输出电容Cout1、电阻R 和输出电压vo1。另一个降压变换器由以下6部

分组成：开关 Q、二极管 D3、电感 Lin2、输出电容 Cout2、电 阻 R 和 输 出 电

压vo2。

图8-1 降压-降压变换器
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8.3 降压-降压升压变换器

降压-降压升压变换器如图8-2所示，两个变换器共用一个开关 Q 和输入电

压。降压变换器由以下7部分组成：开关 Q、二极管D1、二极管D2、电感Lin1、
输出电容Cout1、电阻R 和输出电压vo1。降压升压变换器包括：开关 Q、二极管

D3、二极管D4、输出电容Cout2、电阻R 和输出电压vo2。

图8-2 降压-降压升压变换器

8.4 降压-Zeta变换器

降压-Zeta变换器如图8-3所示。对于降压-Zeta变换器的双重变换器结构，
两个变换器共用一个开关 Q和输入电压。降压变换器由开关 Q、二极管 D1、二

图8-3 降压-Zeta变换器
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极管D2、电感Lin1、输出电容Cout1、电阻R 和输出电压vo1组成。Zeta变换器由

开关 Q、二极管D3、二极管D4、电容C1、输出电容Cout2、电感Lin2、电感Lin3、
电阻R 和输出电压vo2组成。

8.5 降压升压-降压升压变换器

降压升压-降压升压变换器如图8-4所示，两个变换器共用一个开关 Q 和输

 图8-4 降压升压-降压升压变换器

入电压。其中一个降压升压

变换 器 由 开 关 Q、 二 极 管

D1、二 极 管 D2、输 出 电 容

Cout1、电感 Lin1、电 阻 R 和

输出电 压vo1 组 成。另 一 个

降压升压变换器由以下部分

组成：开关 Q、二极管 D3、
二极管 D4、输出电容Cout2、
电感Lin2、电阻R 和输出电

压vo2。

8.6 Zeta-降压升压变换器

Zeta-降压升压变换器如图8-5所示。对于Zeta变换器加降压升压双重变换

器，它们共用一个开关 Q和输入电压。Zeta变换器由开关 Q、二极管 D1、二极

管D2、输出电容Cout1、电感Lin1、电感Lin2、输出电阻R 和输出电压vo1组成。

降压升压变换器由开关 Q、二极管 D3、二极管 D4、输出电容Cout2、电感Lin2、

图8-5 Zeta-降压升压变换器
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输出电阻R 和输出电压vo2组成。

8.7 Zeta-Zeta变换器

Zeta-Zeta变换器如图8-6所示。对于 Zeta变换器加 Zeta变换器双重变换

器，两个变换器共用一个开关 Q和输入电压。其中一个Zeta变换器包括二极管

D1、二极管D2、电容C1、电容Cout1、电感Lin1、电感Lin2、输出电阻R 和输出

电压vo1。另一个Zeta变换器由二极管D3、二极管D4、电容C2、输出电容Cout2、
电感Lin1、电感Lin2、输出电阻R 和输出电压vo2组成。

图8-6 Zeta-Zeta变换器

8.8 升压-升压变换器

升压-升压变换器如图8-7所示，两个变换器共用一个开关 Q 和输入电压。

图8-7 升压-升压变换器
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其中一个升压变换器由二极管 D1、输出电容Cout1、电阻R 和输出电压vo1组成。
另一个升压变换器由二极管D2、输出电容Cout2、电阻R 和输出电压vo2组成。

8.9 升压-'Cuk变换器

升压-'Cuk变换器如图8-8所示，两个变换器共用电感Lin、开关 Q和输入电压。

升压变换器的组成包括二极管D1、输出电容Cout1、电阻R和输出电压vo1。'Cuk变换

器由电容C1、输出电容Cout2、二极管D2、电感L2、电阻R和输出电压vo2组成。

图8-8 升压-'Cuk变换器

8.10 升压-SEPIC变换器

升压-SEPIC变换器如图8-9所示，两个变换器共用电感Lin、开关 Q和输入电

图8-9 升压-SEPIC变换器
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压。升压变换器由二极管D1、输出电容Cout1、电阻R和输出电压vo1组成。SEPIC
变换器包括二极管D2、电容C1、输出电容Cout2、电感L2、电阻R和输出电压vo2。

8.11 'Cuk-'Cuk变换器

'Cuk-'Cuk变换器如图8-10所示，两个变换器共用电感Lin、开关 Q和输入电

压。其中一个'Cuk变换器包括二极管 D1、输出电容Cout1、电阻R 和输出电压

vo1。另一个'Cuk变换器由二极管 D2、电容C、输出电容Cout2、电感L2、电阻R
和输出电压vo2组成。

图8-10 'Cuk-'Cuk变换器

8.12 SEPIC-'Cuk变换器

SEPIC-'Cuk变换器如图8-11所示，两个变换器共用电感Lin、开关 Q和输入

图8-11 SEPIC-'Cuk变换器
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电压。SEPIC变换器由二极管D1、电容C2、输出电容Cout1、电感L1、输出电阻

R 和输出电压vo1组成。'Cuk变换器由二极管D2、电容C1、输出电容Cout2、电感

Lout2、电阻R 和输出电压vo2组成。

8.13 SEPIC-SEPIC变换器

SEPIC-SEPIC变换器如图8-12所示，两个变换器共用电感Lin、开关 Q 和

输入电压。其中一个SEPIC变换器由二极管D1、电容C2、输出电容Cout1、电感

L1、输出电阻R 和输出电压vo1组成。另一个SEPIC变换器包括二极管 D2、电

容C1、输出电容Cout2、电感L2、电阻R 和输出电压vo2。

图8-12 SEPIC-SEPIC变换器

8.14 反激-正激变换器

反激-正激变换器如图8-13所示，两个变换器共用一个变压器、开关 Q和输

图8-13 反激-正激变换器
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入电压。反激变换器由二极管 D2、输出电容Cout2、电阻R 和输出电压vo2组成。
正激变换器则由二极管D1、电容C2、电感L1、输出电容Cout1、电阻R 和输出电

压vo1组成。

8.15 升压-正激变换器

升压-正激变换器如图8-14所示，两个变换器共用电感Lm、开关 Q 和输入

电压。升压变换器由二极管D3、输出电容Cout2、电阻R 和输出电压vo2组成。正

激变换器由二极管D1、二极管D2、变压器、输出电感Lout、电容Cout1、电阻R1

和输出电压vo1组成。

图8-14 升压-正激变换器

参 考 文 献
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第9章 稳 态 分 析

9.1 小纹波近似、 电感伏-秒平衡及电容充放电平衡

9.1.1 小纹波近似

  在实际应用中，电路中的变量可以表示为

x（t）=X+xripple（t） （9-1）
这意味着这些变量是由直流分量和小的交流分量所组成的。在任意一个设计

良好的变换器中，纹波通常小于直流分量的1%。通常，假定纹波幅值远远小于

直流分量总是一个好的近似[1-4]，即

‖xripple（t）‖≪X （9-2）
因此，变量x（t）就可由直流分量X 近似等于，而忽略小纹波项vripple（t），即

x（t）≈X （9-3）
该近似称其为小纹波近似。该方法可以极大地简化变换器的波形分析。
9.1.2 电感伏-秒平衡原理

将下述等式应用于电感可得

vL（t）=LdiL（t）
dt

（9-4）

式中，vL（t）是电感电压；iL（t）是电感电流；L是电感值。
如果在一个开关周期内对式 （9-4）积分，可得到

iL（T）—iL（0）= 1
L∫

Ts

0
vL（t）dt （9-5）

式 （9-5）表明在一个开关周期内电感电流的净变化和电感电压的积分成正

比。在稳态下，电感电流的初始值和终值相等。因此在稳态下，电感电压的积分

必须为零，即

0=∫
Ts

0
vL（t）dt （9-6）

式 （9-6）的单位为伏-秒。等式两边同除以开关周期Ts 可得

0= 1
Ts∫

Ts

0
vL（t）dt= <vL> （9-7）

式 （9-7）表明在一个开关周期的稳定状态内，电感电压的平均值或直流分

量为零。
9.1.3 电容充放电平衡原理

将下式应用于电容：
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iC（t）=CdvC（t）
dt

（9-8）

式中，vC（t）是电容电压；iC（t）是电容电流；C是电容值。
如果在一个开关周期内对式 （9-8）进行积分可得

vC（T）—vC（0）= 1
C∫

Ts

0
iC（t）dt （9-9）

式 （9-9）表明在一个开关周期内，电容电压的净变化与电容电流的积分成

正比。在稳态下，电容电压的初始值和终值相等。因此在稳态下，电容电流的积

分必须为零，即

0=∫
Ts

0
iC（t）dt （9-10）

式 （9-10）的单位为 A·S。等式两边同除以开关周期Ts 可得

0= 1
Ts∫

Ts

0
iC（t）dt= <iC> （9-11）

式 （9-11）表明，在一个稳态的开关周期内，电容电流的平均值或直流分量

为零。

9.2 BIFRED变换器示例

图9-1描述了BIFRED拓扑以及上述方法。

图9-1 隔离式BIFRED变换器 （实际应用的变压器）

当BIFRED变换器工作在模式1 （CCM-CCM）时，回路导通和关闭的间隔

如图9-2所示。值得注意的是，CCM/DCM-CCM/DCM 通过iin和im 的电流波形

来分类[5-11]。
当BIFRED变换器工作在模式2 （CCM-DCM）并且开关导通时，回路结构

如图9-3a所示。当开关断开时，回路如图9-3b所示。
当BIFRED变换器工作在模式3 （DCM-CCM）并且开关处于导通状态时，

回路结构如图9-2a所示。当开关断开时，回路如图9-3a所示。经过该时间间隔
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图9-2 工作于模式1的隔离式BIFRED变换器

图9-3 工作于模式2的隔离式BIFRED变换器
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之后，回路如图9-4所示。

图9-4 工作于模式3的隔离式BIFRED变换器[（1—D—Δ1）T 期间，Δ1<Δ2，开关断开]

当BIFRED变换器工作在模式4 （DCM-DCM且Δ1<Δ2）并且开关处于导通状

态时，回路结构如图9-2a所示。当开关处于断开状态时，在第一阶段，回路如图

9-3a所示；在第二阶段，回路如图9-4所示。在此之后，回路如图9-5所示。

图9-5 工作于模式4的隔离式BIFRED变换器[（1—D—Δ2）T 期间，Δ1<Δ2，开关断开]

当BIFRED变换器工作在模式5 （DCM-DCM 且Δ2<Δ1）时，回路结构与

工作在模式2时相同。
接下来将阐述BIFRED变换器在不同工作模式下的电流波形。当 BIFRED

变换器工作于模式1时，im 和iin的电流波形如图9-6所示。

图9-6 工作于模式1的BIFRED变换器的电流波形

a）工作于CCM-CCM 下的BIFRED （0<im，min，0<iin，min，kC<k）
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图9-6 工作于模式1的BIFRED变换器的电流波形 （续）

b）工作于CCM-CCM 下的BIFRED （im，min<0<iim，max，0<iin，min，kC<k）

c）工作于CCM-CCM 下的BIFRED （im，max<0，0<iin，min，kC<k）

当BIFRED变换器工作于模式2时，im 和iin的电流波形如图9-7所示。

图9-7 工作于模式2的BIFRED变换器的电流波形

当BIFRED变换器工作于模式3 （DCM-CCM）时，im 和iin的电流波形如图

9-8所示。
当BIFRED变换器工作于模式4 （DCM-DCM）时，im 和iin的电流波形如图

9-9所示。
当BIFRED变换器工作于模式1时，直流电压转换率m1 可由下式得到：
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图9-8 工作于模式3的BIFRED变换器的电流波形

图9-9 工作于模式4的BIFRED变换器的电流波形

m1=
Vo

Vin
= nD
1—D

（9-12）

式中，n=n2/n1。
在模式5中，直流电压转换率m2 可由式 （9-13）得到，其中有

D= ton

ton+toff
=ton

T
当BIFRED变换器工作在模式2时有

m2=
Vo

Vin
=nD

Δ =D
k

（9-13）

式中，k=2LinLm/rT（Lin+Lm）。
当BIFRED变换器工作在模式3时，直流电压转换率m3 可由下式获得：

m3=
Vo

Vin
=n

（D+Δ1）
Δ1

D=nD
1+ RT

n2 Lin+ L2
in+

2TRLin

n2

■

■
|

■

■
|

[

[

|
||

]

]

|
||

（9-14）

当BIFRED变换器工作在模式4时，直流电压转换率m4 可由下式得到：

2Linm2
4

RTD2 —1■

■
|

■

■
|

m4

2n 1+8Lmn2

RTD2 +m4

2n—1
■

■
|

■

■
|=1 （9-15）

当k>kC 时，BIFRED变换器工作于模式1时，而当k<kC 时，BIFRED变
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换器工作在其他模式。当BIFRED变换器工作在模式3和模式4时，如果去掉二

极管D1，电流波形将与SEPIC变换器的波形相同。因此，BIFRED变换器工作

于模式3的条件如下：

iin，min<0<iin，max （9-16）

0<im，min （9-17）
k<kC （9-18）

Lm>Lm0 （9-19）
另外，BIFRED变换器工作于模式4的条件如下：

iin，min<0<iin，max （9-20）

0<im，min （9-21）
k<kC （9-22）

Lm<Lm0 （9-23）
当BIFRED变换器工作于模式2和模式5时，如果去掉二极管D1，电流波形

将与SEPIC变换器的波形相同。因此，BIFRED变换器工作于模式2的条件如下：

im，min<0<im，max （9-24）
0<iin，min （9-25）
k<kC （9-26）
Ln>Ln0 （9-27）

此外，BIFRED变换器工作于模式5的条件如下：

im，min<0<im，max （9-28）

0<iin，min （9-29）
k<kC （9-30）
Ln<Ln0 （9-31）

因此可得，对于模式1有

iin，min= nD
1—D

■

■
|

■

■
|

2 1
rVin—

VinDT
2Lin

（9-32）

iin，max= nD
1—D

■

■
|

■

■
|

2 1
rVin+

VinDT
2Lin

（9-33）

im，min=
nDVin

（1—D）r—VinDT
2Lm

（9-34）

im，max=
nDVin

（1—D）r+VinDT
2Lm

（9-35）

对于其他模式有

iin，min=
D2Vin

RK —DTVin

2Lin
D+nD

m
■

■
|

■

■
|=VinD2T

2Lin

Ln

Lm
—n
m

■

■
|

■

■
| （9-36）

iin，max=iin，min+
VinDT
Lin

=VinDT
2Lin

DLn

Lm
—Dn

m+2■

■
|

■

■
| （9-37）
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im，min=im，average—
VinDT（D+Δ）

2Lm
=D TVin n Lm+Ln

2RLmLn
—D T

2Lm
1+n

m
■

■
|

■

■
|

[

[
||

]

]
|| （9-38）

 im，max=im，min+
VinDT
Lm

=D TVin n Lm+Ln

2RLmLn
—D T

2Lm
1+n

m
■

■
|

■

■
|+ T

Lm

■

■
|

■

■
| （9-39）

若BIFRED变换器工作于模式1和模式3，则可根据下式得到Lin临界值：

Lin0=
（1—D）2TR

2n2D
（9-40）

若BIFRED变换器工作于模式2和模式4，则Lm 临界值为

Lm0=
（1—D）TR

2n2 （9-41）
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第10章 动 态 分 析

10.1 方法学

  为了研究集成变换器的动态特性，需要一些模型和假设[1-4]。首先，平均变

化值可以当作稳态值和小干扰变化值之和[4，5]。其次，在最终模型及计算中，高

阶小干扰可以忽略不计。最后，直流转换模型常用于小信号模型。对于不同模式

下降压集成正激变换器的小信号模型将在随后讨论[2]。

10.2 降压集成正激变换器示例

降压集成正激变换器的拓扑如图10-1所示。降压变换器由电感Lin、二极管

D1、二极管D3、开关 Q、电容C1 和输入电源vs 组成。正激转换器由电容C1、
开关 Q、变压器、二极管D3、二极管D4、二极管 D5、输出电容Cout、输出电感

Lout和负载电阻R 组成。在降压集成正激变换器中，降压变换器和正激变换器共

用一个开关 Q。正激变换器的输入电源VC1
来自于升压变换器的输出。为了在每

个周期中重置变压器绕组，降压集成正激变换器的最大占空比小于0.5。

图10-1 降压集成正激变换器

当开关Q导通后，电容C1 通过变压器、开关 Q和二极管D2 放电，并与电流

iLin
一起向正激变换器供电。同时，输入电压通过电感Lin、电容C1、二极管D3 和

开关Q给电容C1 充电。当开关Q断开后，电感Lin的电流可以连续和断续，输出
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电感Lout上的电流也是如此。根据不同的工作模式组合，回路中有5种工作模式：

CCM-CCM、CCM-DCM、DCM-CCM、DCM-DCM1以及DCM-DCM2。iLm
始终处于

DCM下。
当降压变换器和正激变换器都工作在CCM 下并且开关导通 （0<t<DT）时

（见图10-2），表达式如下：

图10-2 降压集成正激变换器 （DT 期间，开关闭合）

Vs=vLin+VC1
（10-1）

diLin

dt =
Vs—VC1

Lin
（10-2）

iLin
（t）=

Vs—VC1

Lin
t+ILin，min

（10-3）

iLin
（t=DT）=ILin，max

（10-4）

ILin=ILin，max—ILin，min=
Vs—VC1

Lin
DT （10-5）

当开关断开时 （DT<t<T）（见图10-3）有

图10-3 降压集成正激变换器 [（1-D）T 期间，开关断开]
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vLin=—VC1
（10-6）

diLin

dt =—
VC1

Lin
（10-7）

iLin
（t）=—

VC1

Lin
（t—DT）+ILin，max

（10-8）

iLin
（t=T）=ILin，min

（10-9）

ILin=ILin，max—ILin，min=
VC1

Lin
（1—D）T （10-10）

因此有 （见图10-4）

 图10-4 CCM-CCM 下输入电感

和输出电感的电流波形

Vs—VC1

Lin
DT=

VC1

Lin
（1—D）T

（10-11）
因此，降压变换器的电压比为

VC1=DVs （10-12）
同理，正激变换器的电压比为

Vo

VC1

=N2

N1
D （10-13）

式中，D 是两个转换器的占空比，
并且为便于复位正激变换器，D 的

最大值应小于0.5。
由此，降压集成正激变换器的

电压比为

Vo

Vs
=N2

N1
D2 （10-14）

CCM 和DCM 的临界条件是

ILin=
VC1

Lin
1—

VC1

Vs

■

■
|

■

■
|T （10-15）

ILin=Io=
VC1

R
（10-16）

ILin，min=ILin—
ΔILin

2 =
VC1

R —
VC1

2L 1—
VC1

Vs

■

■
|

■

■
|T=VC1

1
R—

（Vs—VC1
）

2LinfVs

■

■
|

■

■
| （10-17）

ILin，min=0  1
R—

（Vs—VC1
）

2LinfVs
=0 （10-18）

Lin，min=
（Vs—VC1

）R
2fVs

=
（1—D）R

2f
（10-19）

所需C的最小值特定输出电压纹波如下：
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iC1=C1
dvC1

dt
（10-20）

ΔVC1 = 1
C1∫

t2

t1
iC1dt= 1

C1
ΔQ= 1

C1

1
2

T
2

ΔILin

2
（10-21）

ΔVC1=
1

8C1f
VC1

Lin
（1—D）T

[

[
||

]

]
|| （10-22）

ΔVC1=
（1—D）VC1

8LinC1f2 （10-23）

ΔVC1

VC1

=
（1—D）

8LinC1f2 （10-24）

当降压变换器工作在CCM 下而正激变换器工作在 DCM 下时，降压变换器

的电压比为

VC1

Vs
=D （10-25）

对于正激变换器，当开关 Q处于导通状态时 （见图10-5），电感Lout上的电

压为

图10-5 降压集成正激变换器 （DT 期间，开关导通）

VLm =
N2

N1
VC1—Vo （10-26）

当开关 Q处于断开状态时 （见图10-6和图10-7），电感Lout上的电压为

VLm =Vo （10-27）
当电感Lout工作在CCM 下时，在一个开关周期T 内，电压积分应为零，因

此有

N2

N1
VC1—Vo

■

■
|

■

■
|DT—Vo（1—D）T=0 （10-28）
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图10-6 降压集成正激变换器 （T 期间，开关断开）

图10-7 降压集成正激变换器 [（1—D—Δ）T 期间，开关断开]

Vo

VC1

=N2

N1
D （10-29）

当电感Lout工作在DCM 下时，在一个开关周期T 内，电压积分应为零，因

此有

N2

N1
VC1—Vo

■

■
|

■

■
|DT—VoΔT=0 （10-30）

Vo

VC1

= D
D+Δ

N2

N1
= D
D+Δ

N2

N1
（10-31）

式中

Δ=
—D+ D2+8Lout

RT
2

（10-32）

因此，可以确定降压集成正激变换器在CCM-DCM 下 （见图10-8）的电压

比为
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图10-8 CCM-DCM 下输入电感和输出电感的电流波形

Vo

Vs
=N2

N1

2D2

D+ D2+8Lout

RT

（10-33）

当降压集成正激变换器工作于DCM-CCM 下时，降压变换器工作在DCM 下

而正激变换器工作在CCM 下。
对于降压变换器，当开关处于导通状态 （0<t<DT）时有 （见图10-9）

图10-9 降压集成正激变换器 （DT 期间，开关导通）

diLin

dt =
Vs—VC1

Lin
（10-34）

iLin
（t=DT）=ILin，max=

Vs—VC1

Lin
DT （10-35）
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当开关处于断开状态 [DT<t<（D+Δ）T]时有 （见图10-10和图10-11）

图10-10 降压集成正激变换器 （ΔT 期间，开关断开）

图10-11 降压集成正激变换器 [（1—D—Δ）T 期间，开关断开]

iLin
（t）=

—VC1

Lin
（t—DT）+ILin，max

（10-36）

iLin
[t=（D+Δ）T]=0 （10-37）

因此，DCM 下降压变换器的电压比为

VC1

Vs
= D
D+Δ

（10-38）

式中

Δ=
—D+ D2+8Lin

ReT
2

（10-39）

Re= N1

N2D
■

■
|

■

■
|

2

R （10-40）
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因此有

VC1

Vs
= 2D

D+ D2+8Lin

ReT

（10-41）

正激变换器的电压比为

Vo

VC1

=N2

N1
nD （10-42）

因此，对于降压集成正激变换器工作在 DCM-CCM 下时的电压比为 （见图

10-12）

 图10-12 DCM-CCM 下输入电感和

 输出电感的电流波形

Vo

Vs
=N2

N1

2D

1+ 1+8Lin

RT
N2

2D2

N2
1

（10-43）
在DCM 下，降压变换器的电压

比为

VC1

Vs
= D
D+Δ1

（10-44）

式中

 Δ1=
—D+ D2+8Lin

ReT
2

（10-45）

Re=
V2

C1

P
（10-46）

工作在DCM 下的正激变换器的

电压比为

Vo

VC1

= D
D+Δ2

（10-47）

式中

Δ2=
—D+ D2+8Lout

RT
2

（10-48）

因此，对于工作在DCM-DCM 下的降压集成正激变换器，其电压比为

Vo

Vs
= D2

（D+Δ1）（D+Δ2）
（10-49）

在DCM-DCM （Δ1>Δ2）下，对于输入电感Lin和输出电感Lout，降压变换

器和正激变换器都工作在DCM 下。这两种 DCM 通过开关断开后电感达到零电

流时的不同时刻来分类 （见图10-13～图10-17）。
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图10-13 降压集成正激变换器 （DT 期间，开关导通）

图10-14 降压集成正激变换器 （Δ2T 期间，开关断开）

图10-15 降压集成正激变换器 [（Δ1>Δ2）T 期间，开关断开]

在DCM-DCM （Δ1<Δ2）下，对于输入电感Lin和输出电感Lout，降压变换

器和正激变换器都工作在DCM 下。这两种 DCM 通过开关断开后电感达到零电

流的不同时刻来分类 （见图10-18～图10-22）。
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图10-16 降压集成正激变换器 [（1—D—Δ1）T 期间，开关断开]

图10-17 DCM-DCM 下输入电感和输出电感的电流波形 （Δ1>Δ2）

图10-18 降压集成正激变换器 （DT 期间，开关导通）
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图10-19 降压集成正激变换器 （Δ1T 期间，开关断开）

图10-20 降压集成正激变换器 [（Δ2—Δ1）T 期间，开关断开]

图10-21 降压集成正激变换器 [（1—D—Δ2）T 期间，开关断开]

  后面将讨论降压集成正激变换器的输出/输入电压比。

CCM-CCM下的电压比如图10-23所示。对于工作在CCM 下的正激变换器，
其电压比是N2D/N1，而对于工作在CCM下的降压变换器的电压比则为D，所以
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图10-22 DCM-DCM 下输入电感和输出电感的电流波形 （Δ2>Δ1）

总的电压比为N2D2/N1。为了在每个周期复位正激变换器，降压集成正激变换器

的最大占空比为0.5。由图10-23可以看到，当正激变换器中变压器的匝数比变成

2时，降压集成正激变换器的电压比不再大于降压变换器的电压比，即

N2

N1
D2≤D■

■
|

■

■
|

在这种情况下，总电压比曲线在降压电压比曲线之下。当正激变换器中变压

器的匝数比变成大于2时，总电压比小于正激变换器的电压比。当2N1≤N2 时，
输出/输入电压比如图10-23a所示。当 N1≤N2≤2N1 时，输出/输入电压比如

图10-23b所示。
对于工作在CCM-DCM 下的降压集成正激变换器，电压比如图10-24和图

10-25所示，且有

k=2Lout

RT
式中，T 是开关周期。

对于工作在DCM 下的正激变换器，k≤（1—D）且k∈（0，1），因此有

 N2

N1
D≤M（DForward）=

2N2D

N1 D+ D2+8Lout

RT
■

■
|

■

■
|

= 2N2

N1 1+ 1+4k
D2

■

■
|

■

■
|

≤N2

N1
（10-50）

当有

N2 （1—k）
N1

≥1
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图10-23 CCM-CCM下降压集成正激变换器的电压比

可以看到降压集成正激变换器的电压比如图10-24所示。
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图10-24 CCM-DCM 下降压集成正激变换器的电压比1

图10-25 CCM-DCM 下降压集成正激变换器的电压比2

当有

N2（1—k）
N1

<1
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则降压集成正激变换器的电压比如图10-25所示。
值得注意的是，在图10-24～图10-27中，仅为0<D≤0.5时的输出/输入

电压比曲线。

图10-26 DCM-CCM 下降压集成正激变换器的电压比

图10-27 DCM-DCM 下降压集成正激变换器的电压比
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为获得不同模式下的小信号模型，具有第三绕组的降压集成正激变换器如图

10-28所示。

图10-28 带第三绕组的降压集成正激变换器

后面将首先分析CCM-CCM。
当开关处于导通状态 （0<t≤dT）时，可推导出以下式子：

Lin
diLin

dt =Vs—VC1
（10-51）

C1
dVC1

dt =iLin—if （10-52）

Lout
diout

dt =N2

N1
VC1—Vo （10-53）

Cout
dVo

dt=iLout—
Vo

R
（10-54）

Lm
diLm

dt =VC1
（10-55）

if=
N2

N1
iLout+iLm

（10-56）

is=iLin
（10-57）

n=N2

N1
（10-58）

当开关处于断开状态，即在 [dT<t≤（d+Δ）T]期间时，ΔT 为变压器磁

化电感电流从峰值到零的时间。可推导出如下式子：

Lin
diLin

dt =—VC1
（10-59）
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C1
dVC1

dt =iLin—if （10-60）

Lout
diLout

dt =—Vo （10-61）

Cout
dVo

dt=iLout—
Vo

R
（10-62）

Lm
diLm

dt =—N1

N3
VC1

（10-63）

if=—N1

N3
im （10-64）

is=0 （10-65）
当开关处于断开状态，即在 [（d+Δ）T<t≤T]期间时，可推导出如下

式子：

Lin
diLin

dt =—VC1
（10-66）

C1
dVC1

dt =iLin
（10-67）

Lout
diLout

dt =—Vo （10-68）

Cout
dVo

dt=iLout—
Vo

R
（10-69）

Lin
diLm

dt =0 （10-70）

is=0 （10-71）
根据上述式子，电路的平均模型如下：

Lin
d<iLin

>
dt =<d><Vs>—<VC1

> （10-72）

C1
d<VC1

>
dt =<iLin

>—<d><N2

N1
iLout

> （10-73）

Lout
d<iLout

>
dt =<d><N2

N1
VC1

>—<Vo> （10-74）

Cout
d<Vo>
dt =<iLout

>—
<Vo>
R

（10-75）

<is>=<d><iLin
> （10-76）

为了获得电路的小信号，需要用稳态值和小干扰变量代替平均值，即

<Vs>=Vs+V
⌒
s （10-77）
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<VC1
>=VC1+V

⌒
C1

（10-78）

<Vo>=Vo+V
⌒

o （10-79）

<iLin
>=ILin+i

⌒
Lin

（10-80）

<iLout
>=ILout+i

⌒
Lout

（10-81）

<d>=D+d
⌒

（10-82）
因此，对于降压集成正激变换器的小信号等式如下：

Lin
di

⌒
Lin

dt =DV
⌒
s+Vsd

⌒
—V

⌒
C1

（10-83）

C1
dV

⌒
C1

dt =i
⌒
Lin—

N2

N1
Di

⌒
Lout—

N2

N1
ILoutd

⌒
（10-84）

Lout
di

⌒
Lout

dt =N2

N1
DV

⌒
C1+

N2

N1
VC1d

⌒
—V

⌒
o （10-85）

Cout
dV

⌒
o

dt =i
⌒
Lout—

V
⌒

o

R
（10-86）

i
⌒
s=Di

⌒
Lin+ILind

⌒
（10-87）

由这些小信号等式可以计算出小信号的变压器模型，如图10-29所示。

图10-29 CCM-CCM 下降压集成正激变换器的小信号模型

当降压变换器工作在DCM 下且正激变换器工作在CCM 下时，回路的小信

号模型可以推导如下：
<Vs>=<Vs> （10-88）

<VD1
>=<VC1

> （10-89）

<is>=d2T
2Lin

<<Vs>—<VD1
>>=d2T

2Lin

<<Vs>—<VC1
>> （10-90）

<iLin
>=d2T

2Lin

<<Vs>—<VC1
>><Vs>

<VC1
> （10-91）

C1
d<VC1

>
dt =<iLin

>—<d><N2

N1
iLout

> （10-92）
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Lout
d<iLout

>
dt =<d><N2

N1
VC1

>—<Vo> （10-93）

Cout
d<Vo>
dt =<iLout

>—
<Vo>
R

（10-94）

为了获得回路的小信号，需用稳态值和小干扰变量代替平均值，即

<Vs>=Vs+V
⌒
s （10-95）

<VC1
>=VC1+V

⌒
C1

（10-96）

<Vo>=Vo+V
⌒

o （10-97）

<iLin
>=ILin+i

⌒
Lin

（10-98）

<iLout
>=ILout+i

⌒
Lout

（10-99）

<d>=D+d
⌒

（10-100）
因此，对于降压集成正激变换器的小信号等式可表示如下：

i
⌒
s=D2T

2Lin
（V

⌒
s—V

⌒
C1
）+DT

Lin
（Vs—VC1

）d
⌒

（10-101）

i
⌒
Lin=

D2T（2Vs—VC1
）

2LinVC1

V
⌒
s—

D2TV2
s

2LinV2
C1

V
⌒

C1+
DT（Vs—VC1

）Vs

VC1

d
⌒

（10-102）

C1
dV

⌒
C1

dt =i
⌒
Lin—

N2

N1
Di

⌒
Lout—

N2

N1
ILoutd

⌒
（10-103）

Lout
di

⌒
Lout

dt =N2

N1
DV

⌒
C1+

N2

N1
VC1d

⌒
—V

⌒
o （10-104）

Cout
dV

⌒
o

dt =i
⌒
Lout—

V
⌒

o

R
（10-105）

由这些小信号等式，可以计算出小信号的变压器模型，如图10-30所示。

图10-30 DCM-CCM 下降压集成正激变换器的小信号模型

同理，对于工作在CCM-DCM 和DCM-DCM 下的降压集成正激变换器的小

信号模型分别如图10-31和图10-32所示。
不同模型的传递函数将在后面分析。以工作在 CCM-CCM 下的降压集成正

激变换器为例，可以根据图10-29推导出控制与输出的传递函数和输入与输出的

传递函数。
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图10-31 CCM-DCM 下降压集成正激变换器的小信号模型

图10-32 DCM-DCM 下降压集成正激变换器的小信号模型

为得到输入对输出的传递函数，需在图10-29中设置d
⌒
=0，电路如图10-33

所示。
根据图10-33，可以得到工作在CCM-CCM 下的降压集成正激变换器输入对

输出的传递函数为

图10-33 CCM-CCM 下的降压集成正激变换器的小信号模型 （d
⌒
=0）

V
⌒
o

V
⌒
s

= nD2R
S4LinLoutCoutC1R+S3LinLoutC1+S2（n2D2RLinCout+LinC1R+LoutCoutR）+s（n2D2Lin+Lout）+R

（10-106）

为了确定扰动对输出的传递函数，设图10-29中的V
⌒
s=0，由此得到图10-34。

图10-34 CCM-CCM 下降压集成正激变换器的小信号模型 （V
⌒
s=0）

根据图10-34，可以得到工作在CCM-CCM 下降压集成正激变换器的扰动对

输出的传递函数为
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V
⌒
o

d =
（nDVs+nVC1—n2DIoutSLin）R

S4LinLoutCoutC1R+S3LinLoutC1+S2（n2D2RLinCout+LinC1R+LoutCoutR）+s（n2D2Lin+Lout）+R

（10-107）
根据降压集成正激变换器的小信号模型和传递函数，绘制波特图如图10-35

和图10-36所示。

图10-35 CCM-CCM 下降压集成正激变换器的输入对输出传递函数波特图

图10-36 CCM-CCM 下降压集成正激变换器的扰动对输出传递函数波特图
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第11章 同 步 整 流

同步整流可以提高开关电源的效率，特别是在低电压低功率应用场合。本

章将对同步整流器和肖特基二极管整流器进行比较，并对一些实际应用进行

阐述。
下一代便携式产品 （如个人通信器与个人数字助理）应在下次充电前提供至

少12h的运行时间。对于这个目标，由于目前的电源性能已接近极限，大多数的

研究进展都来自于射频 （RF）技术、计算机技术、电池技术等相关技术。目前，
电源转换效率一般都已超过95%。尽管如此，还需将一个电池的性能发挥到极

限。这项任务中的一个关键因素就是同步整流器，特别是对于未来微处理器和存

储芯片所需低输出电压的情况。
同步整流器是一种在开关电源中为整流二极管提供一条低阻传导路径从而提

高电源转换效率的电子开关[1]。通常，采用金属氧化物半导体场效应晶体管

（MOSFET）来实现这一功能，但是在一些典型应用中也常采用双极型晶体管和

其他半导体开关。
由于开关整流器两端的正向压降与输出电压相串联，因此该整流器中的损耗

几乎完全决定了电源效率[2，3]。当电源电压降低时，正向压降在输出电压中所占

的比重不断增加，这时对整流器的设计需更加留意。随着各主要芯片制造商逐渐

实现了在线连续制造工艺，新型电压标准也得到了快速发展。目前，研究表明，
标准供电电压VCC为1.1V。

11.1 肖特基二极管与 MOSFET的选择标准

对于开关电源中肖特基二极管的选择是根据其正向压降和反向漏电的特点

的。当输出电压下降时，肖特基二极管的正向电压成为了提高变换器效率的限

制因素。这种限制迫使工程人员将同步整流技术应用于规模、效率和热因素占

主导地位的设备中，如便携式计算机和移动通信。随着电源需求的增加和新的

集成电路更易实现，对于台式计算机和工作站的设计也开始采用同步整流

技术。
对于 MOSFET的选择是根据开关电源的开关速度、效率目标以及热量约

束的[4，5]。这些要求都可转化为 MOSFET的特点，如RDS（ON）和栅极电荷。随着

主开关的占空比增加，RDS（ON）对变换器效率的影响最大。在这些类型的应用
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中，通常采用 N沟道 MOS （NMOS）FET来使得RDS（ON）尽可能最小。对于给

定的芯片面积和击穿电压，一个 NMOSFET的载流子迁移转化为 P沟道器件

大约一半的导通电阻。然而，在高端配置中 NMOS器件将使设计变得复杂。
需采用一个辅助电源、自举电路或电荷泵使得栅极电压大于源节点电压 （即输

入电压）。

11.2 基本开关电源拓扑的同步整流

在前面的内容中已经讨论了离线开关电源的基本拓扑，本节将讨论同步整流

技术在基本开关电源拓扑中的应用，如降压变换器、升压变换器、降压升压变换

器等[4，5]。在所有这些拓扑中，肖特基二极管被 MOSFET所取代。接下来，将

在该工作状态下检验这些变换器的性能。

11.2.1 同步整流降压变换器

一个标准的低压降压稳压器采用 MOSFET和肖特基二极管作为主要的两个

开关装置 （见图11-1）。MOSFET 导通即可向负载和电感提供电能。当 MOS-
FET关断时，电感中的电能使得电流通过负载和肖特基二极管。在这种方式下，

MOSFET开关对电能进行脉宽调制。

图11-1 传统降压变换器

电感和电容作为一个低通滤波器对输出电压进行补偿，使之稳定为一个常

量。理想输出电压等于 MOSFET占空比与输入电压之积。
同步整流通过采用一个低端 NMOS管替代肖特基二极管 （见图11-2）而提

图11-2 同步整流降压变换器
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高降压变换器的效率。MOSFET产生的压降小于肖特基二极管的正向压降。综

合比较不仅包括肖特基二极管正向压降和 MOSFET第三象限的RDS（ON），还有肖

特基二极管和 MOSFET的开关损耗。然而，在典型工作频率和工作电压中，降

压稳压器的开关损耗通常小于传导损耗。在高端 （主开关）MOSFET 关断时，
低端 MOSFET （如同步整流器）在其第三象限使电流导通。由于电流损耗导致

开关两端产生负偏差，因此同步开关工作在第三象限。该设备的栅极正电压保持

通道导通。
控制和驱动电路使得两个 MOSFET的开关频率保持时间同步。上层 MOS-

FET （如主开关）从输入端传输电能，而下层 MOSFET （见图11-2中的SR）
使电感电流导通。同步PWM 控制模块通过调节上、下层 MOSFET的传输间隔

来调节输出电压。在轻载情况下，控制块 （图11-2中未显示）通常关断下层

MOSFET以模拟一个二极管。
离散 MOSFET的同步整流会导致可变开关延时，这是由于栅极电荷的变化

和 MOSFET之间阈值电压的变化。标准控制电路对下层 MOSFET闭合驱动延

时，直到上层 MOSFET 的栅极电压小于阈值电压，从而实现对这些变化的补

偿。这种延时产生一个死区时间，此时所有的 MOSFET都不导通。死区时间消

除了破坏性击穿的可能性，如两个 MOSFET同时导通。标准设计运用同样的方

法来对主开关闭合进行延时。典型设计中，对离散 MOSFET延时产生60ns的

死区时间，并将开关频率限制为300kHz。
在死区时间内，电感电流流经下层 MOSFET的体二极管并激活耗尽区

的储存电荷。必须清除这些储存电荷以保证体二极管恢复其正向阻断特性。
离散 MOSFET中的体二极管反向恢复缓慢，这将对变换器效率带来不利的

影响。在下层 MOSFET上并联一个肖特基二极管可以减少甚至完全消除这

些储存电荷。这项措施能提高变换器效率约1%。肖特基二极管的额定电流

比标准降压稳压器的更低，这是因为二极管只在死区时间导通从而降低了

RMS电流。
图11-3给出了常规降压变换器电路中各种参数的时序图，可以看出，二极

管在主开关断开的所有时间内都可导通。在这段时间内，产生了正向压降并导致

很大的功率损耗 （见图11-4）。
与传统降压变换器相比，二极管的导通时间 （如平行于SRMOSFET）非常

小，这将导致低功耗，从而提高效率。
即使是很低的电压，整流器损耗也是相当大的。对于一个3.3V输出、12V

电池输入的降压稳压器，除去其他损耗机制，0.4V 的肖特基二极管正向压降体

现约10%～15%的典型效率损失。尽管由于整流器具有较低的占空比而使导通

时间更短，损耗也没有低输入电压时那么严重。然而，肖特基整流器的正向压降
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图11-3 传统降压变换器的工作波形

通常是占主导地位的损耗机制。
图11-5给出了采用同步整流时的效率增益。对于一个输入电压为7.2V、

输出电压为3.3V的系统，同步整流器比肖特基二极管整流器的效率提高了约

4%。图11-5还表明，随着输出电压下降，同 步 整 流 器 可 提 供 更 大 的 效 率

增益。
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图11-4 同步降压变换器的工作波形

图11-5 效率比较
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11.2.2 同步整流升压变换器

同样，在升压和逆变拓扑中也可采用同步整流。传统升压变换器和同步升压

变换器分别如图11-6和图11-7所示。

图11-6 传统升压变换器

图11-7 同步升压变换器

同步整流升压电路的工作方式与传统升压变换器一样，它们之间的区别也同

11.2.1节降压变换器中所述的一样。

11.2.3 同步整流降压升压变换器

产生负电压的反相稳压器 （通常称为降压升压稳压器）是同步整流的一个广

泛应用。
与升压拓扑相同，反相拓扑将同步整流器与输出相串联，而不是接地。它的

工作原理与传统降压升压变换器相同 （见图11-8和图11-9）。

图11-8 传统降压升压变换器



122   集成电力电子变换器及数字控制

图11-9 同步降压升压变换器

11.3 同步整流器的控制

同步整流变换器采用电流控制模式或电压控制模式来调节输出电压，电流控

制模式允许变换器无延时响应线电压变化。此外，还可能减少输出电感，以提高

变换器在动态负载条件下的响应。
尽管对于要求快速动态响应的应用，上述特点似乎更有利于电流控制模式，

但该控制方法仍有一些缺点，如它对控制回路中的干扰敏感。此外，电流控制模

式需要两个反馈回路：电流内环和电压外环，由此使得设计复杂。最后，该控制

器采用电流检测电阻与输出电感串联。通常，这种电流检测电阻所消耗的功率与

MOSFET相当，进一步降低了电流模式变换器的效率。
对于低压降压变换器来说，电压控制模式更有效，因为它只有单一控制回

路，具有良好的抗干扰性能，并具有较宽的PWM 占空比调节范围。同时，电压

控制模式不需要电阻来检测电流。然而，使用肖特基二极管的标准电压模式降压

变换器的传递函数在空载到满载之间变化，因此很难实现对大动态负载的快速

响应。
对于标准降压变换器，观察到轻载传递函数在LC 滤波器频率上没有双极

点，而这是满载传递函数的特点。出现这一差别的原因在于标准降压配置中肖特

基二极管只允许电感电流单向流动。这种单向电流导致轻载时的非连续，因为在

每个周期的一部分时间中电感电流耗空，造成了单一的低频极点。负载电流连续

与非连续的临界点在当负载电流为纹波电流峰值的一半时。
值得注意的是，电流模式变换器不会出现此问题。电流模式变换器的传递函

数从连续运行到非连续运行只发生微小变化。电流模式控制器有两个回路。内环

（电流环）的作用是使LC过滤器的高 Q双极点分离成为两个单独的低频率低 Q
极点，非连续运行呈现出一个单一的低频极点。由于在同步整流中电流模式控制

比电压模式控制更加流行，将在11.4节中简要讨论基本电流模式控制方法。
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11.4 电流模式控制方法

许多控制集成电路可用于驱动同步整流器。它们各自都有不同的控制方案，
尽管在任何控制方案中都具有3项基本核心原则：第一，应在下一个周期开始前

继续保持同步开关闭合以允许电感反向；第二，在轻载时可完全禁用同步整流

器；第三，可检测电感电流过零并关闭周期循环基础上的同步整流器。每种方法

在不同应用领域都各有所长。
在过去，设计者通常采用保持电感开关闭合直到下一个周期开始，这样需要

利用互补波形来驱动 MOSFET栅极。该方法干扰小且控制方案简单，栅极驱动

信号只是高端开关驱动信号的一个简单的反相倒转。干扰小的两个原因都与连续

电感电流有关：第一，没有脉冲跳跃在任何负载情况下都能确保开关频率稳定，
稳定的基本开关频率又确保了在谐波频率上的输出纹波和EMI不会在音频或无

线电系统的中频 （IF）波段造成严重破坏；第二，该方法消除了死区时间，在此

期间，开关节点处的电感和杂散电容组成的谐振电路会引起共振。
电感电流反向的缺点是同步整流器可导致输出电流损耗。该电路可在下半个

周期内补偿输出能量损耗，然而在高端开关闭合周期开始时，电路将先前电流反

转时电感储存的能量传送到输入旁路电容。这个动作类似于永动机，其中能量在

输入和输出电容间流动。但由于存在摩擦不可能实现永动。在这种情况下，摩擦

相当于开关和I2R 的损耗。随着能量来回流动，电路中的功率消耗在所有小寄生

电阻和开关电源效率上，因此需要额外的能量来保持这种能量流动。对于2.5V、

1W 的电路，显然需要一个通常为5mA高空载供电电流。
第二种选择是在轻载时完全关闭同步整流器，这样既简单又提供了低静态电

源电流。通常在轻载脉冲频率调制 （PFM）控制方案下结合脉冲跳跃模式来实

现该方法。每当电路运行在轻载脉冲跳跃模式时，电路通过一个伴随并联肖特基

二极管来禁用同步整流器。禁用同步整流器防止了电感电流反向并不再出现能量

来回流动问题。
最后一种选择是通过检测电感电流过零并迅速锁定同步整流器断开来实现同

步整流器的周期循环关断。由于同步整流器是在没有允许电感电流反向的情况下

工作，因此该方法的轻载效率最佳。但是，为保证该方法有效，开关稳压器集成

电路中检测电感电流的电流检测放大器必须高速低功耗。
如果实现补偿栅极驱动的方法且输出轻载，电感电流将在同步整流器闭合期

间以及电流流经高端 MOSFET （MOSFET是双向的）的下半周期开始时反向。
在开关死区时间内，电流通过寄生二极管。控制方案可将同步整流运行从补偿驱

动模式切换为零点关断模式。对于重载，控制电路应采用PWM 技术，并可在轻
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载时自动切换到低静态电流脉冲跳跃模式。
这种控制方法可应用于内置无线电的计算机。当不使用无线电时，主机系统

从运行模式切换到暂停模式，电源将自动进入轻载脉冲跳跃模式以节省电力。如

果RF收发器打开，无论输出负载如何，一个逻辑信号将迫使电源进入低干扰模

式，以保持正常运行。

11.5 同步整流的独立和集成方法

可能存在具有一个集成主开关、同步整流器 MOSFET、驱动电路以及同步

控制逻辑的单个集成电路。也可采用一个具有简单PWM 控制器的装置来实现电

压模式变换器，这比采用独立 MOSFET的变换器具有某些优点，这些优点包括

提高效率、更高的开关频率、减少EMI以及简化散热设计。传统方法比这种集

成方法好在对于具有更宽选择范围的RDS（ON）的独立 MOSFET选择更多。此外，
还可调整独立 MOSFET以满足某一应用的效率及输出电流的需求。

然而，与独立 MOSFET变换器不同，集成设计充分利用匹配硅参数。最坏

情况分析并不严重，因为栅极电荷和阈值等参数往往随工艺变化和操作条件的变

化而变化。此外，集成 MOSFET中体二极管具有低储存电荷和反向恢复时间短

等特点。集成功率器件还可减少高速导通时的寄生电感。
这些性能的改善可构造一个死区时间低于20ns、开关闭合和关断时间均低

于10ns、运行频率高于1MHz的变换器。
在采用垂直技术的独立 MOSFET时，衬底接漏极，因此传导冷却需要大量

的印制电路 （PC）导线。大量导线增大了PC板 （PCB）面积和寄生效应，从而

增加了EMI。相比之下，衬底和集成封装的基板 （tab）载体是接地。因此，可

以直接从功率开关通过基板载体，然后接地进行散热。
为何不将同步稳压器所需的所有半导体都集成在单个集成电路上？ 这一水平

的集成是可以实现的，但需权衡。一个集成了PWM 控制器、功率开关、驱动器

和同步控制的集成电路具有更大的芯片尺寸和更多的引脚，对功率集成电路所需

的引脚数量和散热能力进行封装成本很高。相反，集成 MOSFET 的集成电路晶

圆分区可以实现具有许多不同PWM 控制器的集成，并可最后权衡，如电流与电

压模式控制。

11.6 二极管与同步整流器的比较

在对二极管和同步整流器进行对比时，需要注意的是同步整流器中的 MOS-
FET并不总是能够取代常规肖特基二极管的。
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在计算同步整流器的效率增益时，栅极驱动信号是一个关键因素。例如，它

可以通过使用一个5V的栅极驱动器 （如逻辑级 MOSFET）而不是输入 （电池）
电压来减少栅极损耗。可以很方便地从电池供电的5V线性稳压器中提供一个栅

极驱动信号，而且栅极驱动电源独立于稳压器的输出电压 （对于初始上电，这种

方法增加了一个旁路开关形式的复杂性）。此外，必须考虑由于栅极电压降低导

致低增强型 （less-enhanced）MOSFET引起的高RDS（ON）的损耗。
为了防止主开关和同步整流器中 MOSFET的开关重叠，这可能造成破坏性

的桥臂贯通电流，大多数开关稳压器应包括一个死区延迟时间。同步整流器中的

MOSFET包含一个完整的寄生体二极管，它可在死区时间内对负电感电压的振

荡进行钳位。然而，该体二极管也有损耗，并关断缓慢，从而导致1%～2%的

效率下降。
因此，想要提高电源效率的设计者通常将一个肖特基二极管与同步整流器中

的 MOSFET相并联。肖特基二极管只在死区时间内导通。在低电压下，与硅体

二极管相并联的肖特基二极管导通，从而确保体二极管不再导通。一般来说，此

时的肖特基二极管比简单降压电路中所需的二极管更小、更便宜，因为二极管的

平均电流更低 （通常，肖特基二极管的峰值额定电流大于其直流额定电流）。
在开关频率较高时，死区时间内的导通损耗会变得很大。例如，在一个具有

100ns死区时间的300kHz变换器中，额外的功率消耗等于ILOADVFWDtdf=6mW
（其中f是开关频率，td 是死区时间）。对于2.5V、1W 的电源，这意味着约

0.5%的效率损失。
轻载效率是移动设备中的关键参数，如计算机经过很长一段时间会处于休眠

挂起模式。对于常用于便携式设备的降压型开关稳压器，同步整流器的控制电路

对轻载效率和干扰性能影响很大。轻载或空载条件下的关键问题是 MOSFET关

断信号的时刻。
当负载电流很小、电感电流放电为0时，会出现断续或反向现象，已提出很

多控制策略来解决该问题。控制同步开关的基本原则将在随后的内容中介绍。

11.7 仿真结果

为表明同步整流的有效性并验证所提理论，在此对一个3V、18W 降压变换

器的应用进行了仿真实验，分别对肖特基二极管整流器和 MOSFET同步整流器

进行实验，如图11-10～图11-13所示。实验结果表明，同步整流在很大程度上

提高了效率。
表11-1列出了仿真降压变换器的参数，这些参数与同步降压变换器的相同。

这对于检验同步整流对效率提高的作用非常必要。
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图11-10 传统降压变换器的电流

图11-11 带肖特基二极管整流器降压变换器的功率损耗

从图11-11所示的波形，可以计算得到肖特基二极管导通所产生的平均功耗

为2.7W。对于一个18W 的设备，该损耗导致效率只有85%。
图11-12给出了电感电流、主开关电流、同步整流器电流以及与同步整流器

并联的二极管电流，从而可知，与传统降压变换器相比，在运行上没有差异。另

外，根据图11-13可计算得出平均功耗为0.27W。对于一个18W 的设备，该损

耗产生98.5%的效率，表明效率可提高约15%。
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图11-12 同步降压变换器中的电流分量

图11-13 同步降压变换器的总功率损耗

采用二极管整流器还是 MOSFET整流器，基本的考虑在于驱动 MOSFET
栅极所需的电能是否能够抵消正向压降降低所产生的效率增益。同步整流器的效

率增益很大程度上取决于负载电流、电池电压、输出电压、开关频率以及其他应
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用参数。电池电压越大或负载电流越小，就越能体现同步整流的作用。主开关的

占空比随电池电压的增加而增大，同时正向压降随负载电流的减小而降低。

表11-1 带肖特基二极管整流器的降压变换器参数

参  数 值

输入电压Vdc 10V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 3V

电感L 50μH

电容C 500μF

参 考 文 献
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二极管整流器的导通损耗占了电源总功耗的一大部分，尤其在低输出电压

的应用中。整流器导通损耗与其正向压降和导通电流之积成正比。另外，在

MOSFET的第三象限，同步整流器表现为电阻特性，如图12-1所示。在一定

电流下，一个同步整流器的正向压降或低于二极管整流器的正向压降，从而降

低了整流器导通损耗[1]。由于同步整流器为有源器件，同步整流的设计和应用

十分重要。

 图12-1 MOSFET和肖特基二极管的特性

本章将分析同步整流在最常用的两个隔离式变换器中的应用，即反激变换

器和正激变换器，将对不同实现方式的转换效率进行比较并利用仿真结果进行

验证。

12.1 反激变换器的同步整流

有关同步整流在反激变换器中的应用已在很多文献中有过介绍。然而，在所

有这些应用中，同步整流器 （SR）的主要目的是对输出电压提供后级调节，而

不是使转换效率最大。具体来说，SR在控制回路中作为一个压控电阻，用以调

节变换器阻值以使输出电压保持在调节范围内。一般来说，这些后级调节方法的

调节范围仅限于SR体二极管的正向压降。此外，由于SR两端的压降因电阻调

制而无法达到最小，因此与那些具有 “真正”SR变换器的转换效率相比，后级
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调节的转换效率较低。
本节将对具有SR的反激转换器以及具有二极管整流器的反激变换器的不同

实现方式进行分析和评估。具体地说，就是对恒定频率 （CF）CCM、CFDCM、
变频 （VF）DCM 以及SR零电压开关 （ZVS）DCM 反激变换器的性能进行分析

和评估，并利用仿真结果验证理论分析。

12.1.1 CFCCM
传统反激变换器和SR反激变换器分别如图12-2和图12-3所示[2，3]。为使变

换器正常工作，对于同步整流反激变换器，一次侧开关 （S）和二次侧开关

（SR）的导通时间不能重叠。为避免S和SR同时导通，在开关S关断、开关SR
导通瞬间以及开关S导通、开关SR关断瞬间必须对开关的栅极驱动信号引入延

时。通过恰当的栅极驱动信号，图12-3所示的电路工作情况与传统二极管整流

器电路 （见图12-2）完全相同。不同时刻的SR反激变换器功率输出如图12-4所

示。当定时开关SW 导通时，能量储存在变压器的磁化电感中，并在SW 关断后

传输到输出。

图12-2 传统反激变换器

图12-3 SR反激变换器
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图12-4 SR反激变换器的工作阶段

在CCM 下，传统反激变换器和SR反激变换器的波形分别如图12-5和图

12-6所示。
从时序图可看出，在延迟时间内 （断开或闭合），二次侧电流流过SR体二

极管。体二极管的导通不仅增加了导通损耗，而且在一次侧开关S处于导通状态

时还引入了反向恢复损耗。SR的导通损耗由通道电阻损耗与体二极管损耗之和

给定。
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图12-5 传统反激变换器的工作波形

  除了导通损耗和反向恢复损耗，CFCCM 反激变换器在每次SR关断时 （如
每次SW 导通）还产生损耗，这是由同步开关电容和变压器漏感之间的寄生谐振

引起的。该寄生谐振可由一个缓冲电路来削弱，但同时此缓冲电路也限制了SR
上的最大电压，在SR再次导通前该寄生谐振完全消失。

最后，为使电路正常工作，SR必须在一次侧SW 导通之前关断。因此，SR
反激变换器不能通过变压器的二次绕组自驱动。实际上，图12-3中的电路需要

一个外部控制电路来关断SR。
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图12-6 SR反激变换器的工作波形

12.1.2 CFDCM 反激变换器

CFDCM 下，传统反激变换器的工作波形如图12-7所示。在DCM[4]下，在

开关S导通时存储在变压器磁化电感中的能量将在随后的开关关断期间完全释

放。从图12-7可看出，在一次侧开关S导通之前，二次侧电流变为零。为了防

止输出滤波电容通过导通的SR放电，SR导通通道必须在二次侧电流达到零时

或之后不久马上关断。
因此，具有SR的DCM 反激变换器需要在控制电路中具有一个过零电流检

测器。SR关断后，变压器的磁化电感和一次侧等效电容产生谐振 （见图12-8）。
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图12-7 DCM 下传统反激变换器的工作波形

对于一个稳压输出变换器，谐振间隔时间随输入电压变化很大而随输出电流

变化很小。因此，一次侧开关导通时其两端的电压变化范围在Vin—nVo～Vin+
nVo 之间。

变换器的效率受输入电压影响很大。由于与肖特基整流器相比，传统SR具

有更大的输出电容，因此对于SR变换器，由变压器的磁化电感和一次侧等效电

容组成的谐振回路的特性阻抗，比肖特基二极管整流变换器上的特性阻抗小得

多。由此，SR变换器的谐振回路电流远远大于肖特基二极管整流变换器的谐振

回路电流，这样便造成了较大的导通损耗。在某些线路和负载条件下，这种功率

损耗完全可以抵消SR节省下来的导通损耗，使SR变换器的效率甚至比二极管
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图12-8 DCM 下SR反激变换器的工作波形

整流变换器的效率更低 （见表12-1）。

表12-1 带肖特基二极管整流器的反激变换器参数

参  数 值

输入电压Vdc 9V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 1.5V

电感Lm 20μH

电容C 600μF

匝数比n 1
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最后必须指出，在DCM 反激变换器中，反向整流器上的损耗PRSR可完全

消除，因为在一次侧开关SW 导通之前整流器电流已经为零。

12.1.3 VFDCM 反激变换器

如果考虑如图12-9所示的具有寄生电容的 MOSFET，则在 VFDCM 的运

行条件下，可从图12-10中得到各种参数的波形。

图12-9 带寄生电容的SR反激变换器

图12-10 VFDCM 下SR反激变换器的工作波形

电容开关损耗可达到最小，同时变压器磁化电感和一次侧等效电容之间相互

作用产生的寄生振荡也可消除，只要一次侧开关SW 在开关电压达到最小值时导
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通即可，如Vin—nVo，即SR关断后的第一时刻。这可通过检测变压器二次侧电

流过零并在一个恒定延时之后导通主开关S来实现，该延时约等于半个寄生谐振

周期。
通过变频控制，可消除输入电压的效率波动。应当指出在变频控制下，开关

频率在低压电线和满负载时达到最低，而且随着线路电压升高或负载降低而升

高。VFDCM 变换器低压电路中转换效率总是高于相应的固定频率情况下的效

率，此外如果由消除寄生振荡和最小化闭合电压所节省的功耗高于由开关频率增

大所引起的开关损耗和磁损耗，那么 VFDCM 变换器的效率也会高于CFDCM
变换器的效率。

12.1.4 VFDCM 零电压开关的反激变换器

由图12-10可知，如果SR关断后的振荡幅度高于输入电压，如Vin<nVo，

一次侧开关电压VDS将在开关导通之前降为零[5，6]。因此，当Vin<nVo 时，VF
反激转换器可以实现零电压开关ZVS[7，8]，即可消除一次侧开关的电容闭合损

耗。虽然零电压开关的条件可满足某些低输入电压的设计，但通常并不满足高输

入电压情况。因此，在高输入电压时，如图12-10所示，栅极驱动信号定时给定

的 VF反激变换器工作于偏零电压开关的状态。
然而，如果二次侧电流过零后SR的关断瞬间具有足够延时能产生一个负的

二次侧电流，那么SRVF反激变换器中一次侧开关的完全零电压开关状态就可

在整个输入电压范围内实现，如图12-11所示。为了在整个输入电压范围内实现

图12-11 SRVFDCMZVS反激变换器的工作波形
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零电压开关，通过二次侧负电流储存在磁化电感Lm 上的能量必须足够大以使得

一次侧开关电容上的电压放电，从Vin+nVo 降为零。因此，为产生必要的零电

压开关电流，SR的关断必须在二次侧电流过零后延时一段时间。
应当指出，在SRVFDCMZVS反激变换器中，一次侧开关的电容闭合损

耗与导通损耗相当。由图12-11可知，由于二次侧负电流，其有效值稍有增加。
因此，与偏零电压开关的 VF变换器相比 （见图12-10），图12-11中的 VFZVS
变换器不必实现更高的效率。

12.2 正激变换器的同步整流

对于正激变换器的同步整流实现方法已在参考文献[9-16]中有所介绍，根据

驱动SR中所用方法，大致可分为两大类：控制驱动和自驱动。在控制驱动SR
的方法中，SR由从主开关引出的栅极驱动信号来驱动。在自驱动SR的方法

中，SR由变压器的二次侧电压直接驱动。因此，由于自驱动SR的方法简单并

且所需的元器件最少而更受关注。然而，自驱动SR的性能取决于电力变压器

的重置方法，因为该复位电压要驱动续流同步整流装置。在理想情况下，重置

时间等于一次侧开关的关断时间。这样输出电流将在整个关断时间内通过SR
续流。

本节主要有两个内容：第一是分析通过SR获得的效率提高，这主要取决于

输出电压、输出电流、SR上的电阻以及由SR取代的肖特基整流器上的正向压

降之间的函数；第二是对控制驱动SR的转换效率和不同自驱动SR方法的转换

效率进行比较，具体而言就是具有电阻电容二极管 （RCD）钳位的正激变换器

和有源钳位正激变换器的性能比较。

12.2.1 具有RCD钳位和自驱动SR的正激变换器

具有自驱动SR的正激变换器及其关键波形如图12-12所示。在这个电路中，

图12-12 具有RCD的自驱动SR正激变换器
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SR1和SR2交叉耦合到变压器的一次绕组上，并直接由二次电压驱动。
由于不需提供栅极驱动信号的驱动或控制电路，这种同步整流的实现方法是

最简单的[17]。但是，其性能在很大程度上取决于变压器铁心复位方法，因为

SR2的栅极驱动信号是从复位电压中所得的 （见图12-13）。

图12-13 带无源钳位的SR正激变换器的波形

从图12-14中的波形可看出，一旦变压器复位完成后，变压器的励磁电流开

图12-14 带有源钳位的自驱SR正激变换器
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始流经SR1中的体二极管。此外，变压器复位后，负载电流和励磁电流从晶体管

SR2流经体二极管D2。由于SR2和SR3上体二极管的正向压降较高，因此同步整

流效率有所降低。
由体二极管导通引起的效率损耗取决于死区时间和体二极管的正向压降。可

以通过将肖特基二极管并联于SR1和SR2上来减少该损耗，或者还可以通过降低

D1和D2的导通时间来减少该损耗。可以通过外部的栅极驱动信号驱动SR2或采

用不同的复位方案减少死区时间来降低D2的导通时间，而 D1导通时间只能通过

采用变压器复位方案而减少死区时间的方法来降低。不过必须指出，对于负载电

流比磁化电流大很多时，在死区时间内，会由于D2的导通时间远大于 D1而产生

效率损耗。

12.2.2 有源钳位自驱动SR正激变换器

有源钳位自驱动SR正激变换器如图12-15所示。可以看出，有源钳位复位

方法减少了死区时间，因为变压器的铁心几乎在一次侧开关的整个关闭时间内重

置[18，19]。因此，MOSFETSR2的导通时间最大，并且 D1导通励磁电流的时间

最小。

图12-15 有源钳位自驱动SR正激变换器

由此，具有有源钳位复位变换器的转换效率比具有 RCD钳位变换器的效率

有所提高。
此外，有源钳位复位方法最大限度地减少了一次侧开关上的电压。通过适

当调整变压器上的励磁电感，电路中的一次侧开关可以在零电压时闭合[20]。
然而，有源钳位方法与 RCD钳位复位电路相比需要一个额外开关及其相关的

栅极驱动。从这个角度来说，通过采用肖特基二极管并联SR1来提高 RCD钳

位电路效率的方法比采用有源钳位的方法更简单、经济。因此，有源钳位方法

是SR应用中的一个备选方案，因为在设计中考虑电压和软开关更加重要 （见
表12-2）。
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表12-2 带肖特基二极管整流器的正激变换器参数

参  数 值

输入电压Vdc 9V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 1.5V

电感Lm 20μH

电容C 600μF

匝数比n 1

一般来说，自驱动SR 更易于实现，但不适合输入电压范围较大的应用场

合。对于图12-4和图12-15中所示的交叉耦合SR，最大的输入电压范围取决于

输出电压。输出电压越大，则输入电压范围越窄，即SR1的栅极驱动电压正比于

输入电压。此外，低压电路中的最低二次电压 （如栅极驱动）取决于所需的输出

电压和最大占空比。如果输入电压范围较宽 （如>3∶1）且输出电压较高 （如

>5V），在高压电路中的栅极驱动电压可能超过 （或接近）最大允许栅极驱动电

压。输出电压在栅极驱动电压幅值上的影响可以通过在一个独立绕组上产生对

SR1的栅极驱动电压信号来消除。另外，可通过采用栅极—源极电压钳位电路来

限制最大栅极驱动电压。
然而，所有这些调整需要增加额外的元器件和/或一个绕组数量更多的变压

器，这使得自驱动方法更为复杂。因此，自驱动 SR 最适用于电压范围较窄

（≤2∶1）且输出电压低的应用场合。

12.2.3 控制驱动SR正激变换器

控制驱动SR正激变换器及其关键波形分别如图12-16和图12-17所示。在

此电路中，MOSFETSR1和SR2由一次侧开关栅极驱动产生的栅极驱动信号来驱

动[14-16]。因此，SR的导通时间与变压器的复位方法无关[21]，而只依赖于栅极驱

动信号的定时。不过从图12-17可以看出，由控制电路驱动SR会使SR2的导通

时间最大，但对于在死区时间内通过二极管 D1的励磁电流的导通时间没有任何

影响[22]。由于 MOSFETSR1在死区时间内是断开的，控制驱动SR中二极管 D1

在死区时间内的导通过程与自驱动SR中的情况一样。理想情况下，SR的栅极

驱动定时应保证SR的体二极管不导通，除非在死区时间内 D2不可避免的导通。
这需要栅极驱动定时信号非常精确才可能实现，即一个SR的栅极驱动信号作用

或停止的同时，另一个SR的栅极驱动信号停止或作用。在实际应用中，这种理

想的互补驱动是不可能的。使两个SR同时导通的栅极驱动信号偶然或短暂重

叠，将会使二次侧短路，导致二次侧电流增大，从而降低效率，或在严重的情况

下，会导致变换器损坏。
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图12-16 传统反激变换器I（Lm）、I1 和I2 的仿真结果

图12-17 传统反激变换器V1 和V2 的仿真结果

在实际应用中，为避免SR同时导通，必须在栅极驱动信号之间引入一个延

时。由于在延迟期间内没有栅极驱动信号应用于SR，SR中的体二极管导通。这

不仅增加了导通损耗，还引入了反向恢复损耗。因此，控制驱动SR的性能很大

程度上取决于栅极驱动定时。
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12.3 仿真结果

为验证上述理论，在此针对一个15W、1.5V的应用，对反激变换器进行仿

真实验。传统和SR反激变换器都进行了仿真实验并观察其各自性能。与此相

似，针对20W、1.5V的应用，对正激变换器也进行了仿真实验。同样，传统和

SR正激变换器都进行了仿真实验并观察结果。传统反激变换器的工作模式电流

波形如图12-18和图12-19所示，图中的这两种波形与理论推导的非常接近。

图12-18 传统反激变换器I（S）和I（Dpr1）的仿真结果

图12-19 传统反激变换器中二极管功率损耗的仿真结果
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从反激变换器的仿真功率损耗中，可以计算出平均功率损耗约8W。如前所

述，对于15W 应用的该变换器，其转化效率约为50%[23]。
从图12-20～图12-22中可以看出，SR反激变换器的运行与理论推导完全一

样，同时和传统反激变换器的工作过程也相似。

图12-20 SR反激变换器I（Lm）、I1 和I2 的仿真结果

图12-21 SR反激变换器I（S）、I（SR）和I（Dpr1）的仿真结果
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图12-22 SR反激变换器V1 和V2 的仿真结果

从仿真功率损耗中，可以计算出SR反激变换器的平均功率损耗约为0.65W
（见图12-23），这意味着变换器的效率为95.66%。因此，通过此方法可实现效

率提高90%。

图12-23 SR反激变换器中功耗的仿真结果

从正激变换器的仿真中，可以计算出平均功率损耗约为10W （见图12-24和

图12-25），这意味着变换器的效率为50%左右。
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图12-24 传统正激变换器I（S1）、I（D2）和I（D3）的仿真结果

图12-25 传统正激变换器中功耗的仿真结果

根据仿真实验，可以计算出正激变换器中所有开关上的平均功率损耗约为

0.65W，因此效率为96%，这意味着采用SR可以实现90%的效率提高 （见图

12-26和图12-27）。
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图12-26 SR正激变换器I（S1）、I（SR3）和I（D3pr1）的仿真结果

图12-27 SR正激变换器中功耗的仿真结果

12.4 小结

本章介绍了在反激变换器中各种SR方法提高效率的理论极限。然而，与正

激变换器中的SR不同，由于其中各种参数的复杂性，难以将效率提高的极限标

准化。VFDCM 反激变换器最适合于SR。而且，通过适当调整二次电流过零时
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刻与SR断开瞬间之间的延时长度，可以容易地设计出工作于一次侧开关完全零

电压开关状态或部分零电压开关的电路。在离线应用中，带SR的 VFDCM 反

激变换器的效率与二极管整流器的相应电路相比，提高范围一般在2%～4%
之间。

在正激变换器结构中，讨论了各种SR实现方法，并且分析了变压器重置方

案对自驱动SR的性能影响。相对于肖特基二极管的实现方法，推导了SR对效

率提高的上限估计。该限制是有关输出电压、输出电流、SR上电阻、由SR替

代的肖特基二极管上的正向压降、变换器效率以及SR实现方法的函数。

参 考 文 献



第12章 反激和正激变换器的同步整流 149  



第13章 集成高品质整流稳压器的同步整流

对于大多数开关电源，两个特性参数是决定其市场的关键因素：其中之一是

效率；另一个是实际应用中的电源品质[1-4]。对于低功率的电力电子应用，可通

过用 MOSFET代替二极管来实现效率提高，这就是所谓的同步整流。另外，可

通过提高电源功率因数来提高电源品质。通过提高功率因数，总谐波失真

（THD）得到改善，从而间接地提高了电源品质。本章将介绍新的电力电子拓

扑，兼顾效率和品质。
在前面的内容中，对电源品质的重要性、电源品质差的原因以及如何改善电

源品质进行了讨论。讨论了各种先进的电力电子拓扑，如升压、降压、降压升压

和反激变换器，并对功率因数校正进行了分析。在第5章有关集成高品质整流稳

压器 （IHQRR）的结论是这些拓扑提供了大多数先进开关电源的需求。同样，
前面的内容也讨论了在先进开关电源中提高效率的重要性、效率低下的原因以及

如何提高工作效率。同步整流可作为一种提高效率的有效方法，但这种效率提高

的方法没有经过IHQRR研究和检验。这里同时也将讨论所提出的变换器结构及

其完整工作过程。给出这些系统的优、缺点，并简要介绍这些结构的控制要求。
最后，进一步讨论上述拓扑的其他附加功能。

13.1 IHQRR的同步整流

IHQRR讨论了两种结构：升压集成反激整流/储能的 DC-DC变换器 （BI-
FRED）和升压集成降压整流/储能的DC-DC转换器 （BIBRED）。根据同步整流

理论可知，该技术主要是采用 MOSFET替代肖特基二极管，从而获得高效率。
在BIFRED和BIBRED结构中，具有两个肖特基二极管，如一个在一次侧而另

一个在二次侧。这两个二极管由 MOSFET所替代，通过适当的控制策略可实现

相同的工作模式[5-9]。

13.1.1 同步整流的BIFRED
传统BIFRED如图13-1所示，而其对应的同步整流 BIFRED 如图13-2所

示。在第4章中已经提到，要达到较高的功率因数，希望其工作在 DCM-CCM
下 （如输入电感在DCM 下而变压器的励磁电感在CCM 下）。在此，采用同样的

工作模式。
与两个同步整流器 MOSFET （如SR1和SR2）并联的是肖特基二极管，其
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图13-1 传统BIFRED变换器

图13-2 同步BIFRED变换器

作用是在 MOSFET不能导通时实现导通。这些二极管可在死区时间内导通，详

细的工作及工作模式将在随后的内容中介绍。
13.1.2 同步BIFRED的工作原理

当传统BIFRED变换器[10-12]工作在 DCM-CCM 下时，一个开关周期包括3
个子区间。在传统BIFRED中，只有一个可控开关，因此迫使不可控开关 （如
输入二极管）工作于第三种模式。在这里，采用合适的控制方案，可实现相同的

操作。因此，在一个开关周期内，同步BIFRED变换器比传统BIFRED变换器

具有更多的子区间。相关控制命令将在单独一节中介绍。主开关闭合，第一子区

间开始，输入电流通过主开关到变换器，同步整流开关SR1与主开关同时闭合。
正因如此，流过输入电感、SR1和主开关S的电流线性增加。此时同步整流开关

闭合，二次侧开关断开，与之并联的二极管反向偏置而不再导通。输入端的储能

电容通过变压器的励磁电感线性放电，励磁电感的电流线性增加。在此子区间，
同步BIFRED的功率级电路如图13-3所示。

一旦主开关断开，第二子区间开始。在传统 BIFRED中，二极管放置在二

次侧，并与输入电感串联。
由此，当主开关断开，二极管自动导通，为此，需要对二次侧的同步整流

MOSFET给出开关闭合命令，这时输入二极管开始导通。主开关和二次侧SR
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图13-3 S和SR1 都闭合时的同步BIFRED

开关不能同时导通，为此需在这些开关的栅极信号之间提供延时。在此延迟期

间，与SR2并联的二极管正向偏置而导通。随着开关断开，输入电感电流开始减

小，储能电容开始充电，励磁电感电流也同时降低。负载由输入端供电，在此子

区间，输出电容通过与SR2并联的二极管D2充电。
此子区间的功率级电路如图13-4所示。一旦设定的延迟结束，则对二次侧

的同步整流器开关SR2给出开关闭合命令，同时开始第三子区间。在此子区间内

没有任何变化，输入电感电流和励磁电流继续减小，储能电容继续充电。该子区

间的功率级电路如图13-5所示，此时惟一的变化是从同步整流到二极管进行

传输。

图13-4 主开关断开时的同步BIFRED

图13-5 SR2 闭合时的同步BIFRED
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当输入电感电流为零时，该子区间结束。与输入电感串联的开关是双向导通

的，因此电流可以为负。正因如此，一旦电感电流为零，同步整流开关SR1就会

关断，电流不能为负，因此保持为零。另外，励磁电感电流继续减少。值得注意

的是，如此设计变换器是为了在励磁电感之前输入电感释放所有能量。即使与此

开关并联一个二极管，也不能导通，这是由于在正向上没有电流，而二极管不能

反向导通。在此子区间发生两个变化：输入电感电流变为零和同步整流开关SR1

停止导通。该子区间的功率级电路如图13-6所示。

图13-6 SR1 断开时的同步BIFRED

当主开关和同步整流开关SR1都关断时，励磁电感电流继续减少。需要注意

的是，所需的工作模式是DCM-CCM。因此，在励磁电感电流为零之前的任何时

刻，主开关必须闭合。但是，同步整流开关SR2导通，并且S和SR2不能同时导

通。由此，当 SR2断开时，该子区间结束。此子区间的功率级电路如图13-7
所示。

图13-7 所有开关都断开时的同步BIFRED

一旦开关SR2断开，电流流向与SR2并联的二极管。通过励磁电感的电流仍

在减小但还不为零。同样必须指出的是，与同步整流器并联的肖特基二极管只有

在死区时间内导通，此时两个有源开关不能同时导通。现在，可以将主开关S闭

合后。由此，当主开关再次闭合后，该工作模式结束。
一旦主开关闭合，二次侧的二极管两端出现负电压，其将会自动关断。此
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后，如此周期循环。这样便完成了一个完整的开关周期和同步BIFRED变换器

的所有工作过程，工作波形如图13-8所示。

图13-8 同步BIFRED的工作波形

13.1.3 同步整流的BIBRED
与BIFRED类似，另一个IHQRR 系列的常用结构，即 BIBRED[13]，也可

以转换为同步变换器，并也可实现高效率。传统BIBRED变换器和同步BIBRED
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变换器电路分别如图13-9和图13-10所示。

图13-9 传统BIBRED变换器

图13-10 同步BIBRED变换器

其工作过程与BIFRED完全相同，因此本章中不再详细讨论该变换器的具

体工作过程，仿真结果表明它可提高效率。仿真结果的工作波形可与第5章中有

关IHQRR的BIBRED波形进行比较。

13.2 同步IHQRR的控制

从同步BIFRED变换器和同步BIBRED变换器的功率级电路可看出，这些

系统包含3个有源开关[14-26]，各自都需要独立的驱动和控制电路。这就需要一个

非常复杂的控制策略和 3 个不同的驱动电路，而变换器的控制可以与传统

IHQRR变换器的控制一样简单。因此，任何PWM、变频或相移控制都可应用

于同步变换器。这种简单来自于在二次侧的开关所需的栅极信号是主开关栅极信

号的反转，并有一定延迟。同样也适用于同步降压、同步升压或任一传统同步变

换器。可将两个 MOSFET及其驱动和控制电路都集成在一个IC中。现在，如

果考虑输入端同步开关SR1，此时此开关的闭合信号将与主开关同步，因此它来

自于主开关的控制和栅极信号，这意味着无需额外部件来闭合一次侧同步开关。
在输入电感电流为零且将变为负时，必须发出关断信号。这可通过一个简单的触

发器来轻松实现，开关的闭合和关断信号视上述情况而定。也可事先计算输入电

感释放能量所需的时间，并在此时关断开关。它可以集成在控制主开关所用的同
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一集成电路中，因此同步变换器的控制和驱动电路的成本或复杂性与传统变换器

相比并不高。半导体行业的不断发展使得人们可以采用具有很低关断阻抗的

MOSFET，这些 MOSFET的价格与超高速肖特基二极管相当。

13.3 IHQRR的一般效率考虑

半导体开关的功率损耗可分为两类：开关损耗和导通损耗。同步整流是用来

降低导通损耗的技术。正如同步整流章节中所解释和讨论的，变换器的效率提高

是通过用传统肖特基二极管替代 MOSFET来实现的，这里也适用同样的原则。
如果只考虑IHQRR变换器的输出端，输出二极管的平均电流是输出电流或负载

电流，因此可以写成

PD，Loss=<io>VD （13-1）
式中，PD，Loss 是 肖 特 基 二 极 管 的 功 率 损 耗；VD 是 二 极 管 两 端 的 正 向 压 降，
为0.5～0.7V。

因此可以说，随着负载电流增大，肖特基二极管的功率损耗也相应增大。此

外，对于极低电压的应用场合 （如2V），0.5V 的二极管损耗是相当可观的。另

外，如果用 MOSFET来替代二极管，则可以写成

PSR，Loss=<io>2RDS（ON） （13-2）
式中，PSR，Loss是同步整流器的功率损耗 （如 MOSFET）；RDS（ON）是 MOSFET闭

合时的阻抗，市场上先进的 MOSFET阻抗小于10MΩ。
采用该 MOSFET，功率损耗将会非常小。
从结构上，也许会认为由于开关数量增加，总的开关损耗会高于同步

IHQRR。在此需要仔细分析BIFRED转换器。如果考虑一次侧同步整流器开关

SR1，此开关是在零电流时关断和闭合，因此此开关没有开关损耗。同样，主开

关也是在零电流时闭合，因此在闭合过程中也没有开关损耗。如果考虑 DCM-
CCM，在关断时会有一些开关损耗。但如果考虑 DCM-DCM，储能电容在每半

个开关周期内完全放电，主开关可在零电压时关断。这也再次导致开关损耗为

零。同样，在DCM-DCM 下，二次侧开关也将在零电压时闭合，因为二次侧电

压为零。而且在DCM-DCM 下，此开关也是在零电流时关断，因此在关断时也

没有开关损耗。总的来说，与相应的传统变换器相比，它没有太多开关损耗，而

且绝不会增加开关损耗。

13.4 肖特基IHQRR和同步IHQRR中的功率损耗比较

通过采用同步整流器 （SR）替代肖特基整流器来提高效率是一个多参数的
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复杂函数，其中最重要的是输出电压、输出电流、SR闭合阻抗、由SR替代的

肖特基二极管的正向压降以及肖特基二极管与SR并行的变换器效率。本节将介

绍如何通过SR对总体效率的提高进行评估。
通常，变换器的效率可表示为

η= Po

Po+PLoss+PREC
（13-3）

式中，Po 为输出功率；PLoss为整流器损耗外的总损耗；PREC是整流器损耗。
对于肖特基整流器变换器，效率可表示为

ηSCH=
Po

Po+PLoss+PSCH
（13-4）

相似地，对于SR变换器，效率则可表示为

ηSR=
Po

Po+PLoss+PSR
（13-5）

根据上述式子消去PLoss，同步整流器变换器的效率可表示为肖特基二极管

变换器效率的函数，即

ηSR=
Po

Po/ηSCH—PSCH+PSR
（13-6）

肖特基二极管的功率损耗是正向压降和电流的简单函数，即

PSCH=VSCHISCH （13-7）
式中，VSCH是肖特基二极管的正向压降；ISCH是肖特基二极管流过的电流。

对于BIFRED变换器，两个肖特基整流器由两个SR所替代。其中之一是在

输入端，即升压端，而另一个在输出端，即反激端。在传统BIFRED变换器中，
输入端二极管在一个几乎完全的开关周期内导通。对于同步整流器 BIFRED，

MOSFET也在一个完整的开关周期内导通。在主开关 MOSFET的栅极信号和

同步整流 MOSFET 的栅极信号之间不存在延迟，因此没有必要与同步整流

MOSFET并联一个肖特基二极管。因此，对于肖特基二极管BIFRED，在输入

端肖特基整流器的功率损耗由下式给出：

PSCH，in=VSCH，inIin （13-8）
式中，VSCH，in是输入端肖特基整流器的正向压降；Iin是平均输入电流。

另外，相应SRBIFRED中的功率损耗为

PSR，in=（RDS（ON）I2
in）+（VDIinDdead）+（PRREC）+（Pgate） （13-9）

Ddead=
Tdead

Ts
（13-10）

式中，RDS（ON）是 MOSFET的闭合阻抗；Iin是平均输入电流；VD 是与SR并联的

二极管压降；Ddead是二极管导通时的死区时间占空比；PRREC是二极管恢复损耗；

Pgate是在 MOSFET的栅极驱动的功率损耗。
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由于此处无需与输入SR 并联一个二极管，因此输入SR 的功率损耗可表

示为

PSR，in=（RDS（ON）I2
in）+（Pgate） （13-11）

必须指出，上述所有式子都是在假设通信时间为零，不考虑励磁电感以及漏

感影响的条件下推导得到的，因此可以说

Ton
Comm=Toff

Comm=0 （13-12）

Ileakage=0 （13-13）
由此可以看到，在一次侧肖特基二极管和SR 的功率损耗不是一个复杂函

数，但在变换器的输出端 （二次侧）的功率损耗函数则复杂得多）。
一次侧主开关的栅极信号和二次侧SR 开关的栅极信号互补。为保证 BI-

FRED变换器正常工作，必须注意两个栅极信号不能重叠。为了实现这一功能，
确定在两个栅极信号之间提供死区时间，在死区期间，电流必须通过其他通道导

通。因此，必须在输出端SR上并联一个二极管。
根据上述分析，如果实现肖特基整流器BIFRED变换器，输出端肖特基的

功率损耗为

PSCH，out=Pcond
SCH，out+Psw

SCH，out+Pcap（sw）
SCH，out （13-14）

式中，Pcond
SCH，out是导通损耗分量；Psw

SCH，out是开关损耗分量；Pcap（sw）
SCH，out是一次侧开关的

电容闭合开关损耗。
式 （13-14）中每一项分别为

Pcond
SCH，out=Vf，SCHIo （13-15）

Psw
SCH，out=Poff+PRR=

CT

2 Vo+
Vin

n
■

■
|

■

■
|

2

+QRR Vo+
Vin

n
■

■
|

■

■
|fs （13-16）

Pcap（sw）
SCH，out=

Csw
oss

2
（Vin+nVo）2fs （13-17）

式中，Vf，SCH是肖特基二极管的正向压降；Io 是平均输出电流；CT 是变压器二次

侧上的等效总电容；Vo 是输出电压；Vin是输入电压；n是变压器匝数比；fs 是

开关频率；Csw
oss是一次侧开关的总输出电容。

所有这些分量之和就是BIFRED中输出端肖特基整流器的功率损耗。
另外，如果采用SR替代输出端的肖特基二极管，则SR中的功率损耗为

PSR，out=Pcond
SR +Psw

SR+Pcap（sw）
SR （13-18）

与肖特基整流器相似，对于SR，上述公式中的每一项分别为

Pcond
SR，out=RDS（ON）

I2
o

1—D+VDID（Toff
D +Ton

D ）fs （13-19）

Psw
SR，out=Poff+PRR=

CSR
oss

2 Vo+
Vin

n
■

■
|

■

■
|

2

+QSR
RR Vo+

Vin

n
■

■
|

■

■
|fs （13-20）
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Pcap（sw）
SR，out =Csw

oss

2
（Vin+nVo）2fs （13-21）

式中，RDS（ON）是BIFRED中二次侧 MOSFET的闭合阻抗；D 是相对于输出电流

的占空比；Iin是平均输入电流 （连续）；VD 是与SR并联的肖特基二极管两端的

压降；ID 是流过肖特基二极管的电流；Toff
D 和Ton

D 是并联肖特基二极管导通期间

的通信时间；CSR
oss是同步整流器 MOSFET的输出电容；QSR

RR是同步整流器的反向

恢复电荷。
考虑肖特基整流器和同步整流器的功率损耗中的主要分量，则效率之比为

ηSR

ηSCH
= PSR，in+PSR.out

PSCH，in+PSCH，out
（13-22）

从式 （13-22）可以得到效率提高的百分比。值得注意的是，BIFRED变

换器是在 DCM-CCM 下进行分析的，因此输入SR工作在 DCM 下而输出SR
工作在 CCM 下。所以这不是一个精确的损耗分析，只是对损耗的一种估计，
因为许多参数都没有考虑，如 励 磁 电 感、漏 感 和 不 同 的 MOSFET 的 闭 合

阻抗。

13.5 仿真结果和观察

利用仿真实验结果对上述理论分析进行验证。对于一个2V、40W 的应用且

输入电压为9V，对传统结构和所提的同步结构的 BIFRED转换器进行仿真实

验，仿真结果如图13-11～图13-13所示。

图13-11 传统BIFRED的I（Lin）和I（Lm）仿真结果
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图13-12 传统BIFRED的I（S）和I （Do）仿真结果

图13-13 传统BIFRED中所有二极管的功耗

表13-1中的肖特基整流器BIFRED和同步BIFRED的参数完全相同。

表13-1 带肖特基二极管整流器的BIFRED变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 6V

开关频率fs 50kHz
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（续）

参  数 值

输出电压Vout 2V

电感Lin1 10μH

电感Lin2 50μH

电容C1 50μF

电容Co 500μF

匝数比n 1

如前所述，对于一个40W、2V的应用，对传统BIFRED变换器进行了仿真

并观察其结果，如果得出二极管上的平均功耗大约为20W，对于40W 的应用其

效率为50%。
另外，对同步BIFRED变换器进行仿真实验，并考虑所有 MOSFET和并联

二极管的功率损耗，其平均损耗为2W，所得到的效率为95%，这意味着可采用

同步整流实现效率提高90%。根据图13-14～图13-16所示的同步BIFRED变换

器的仿真结果，可看到其性能保持不变，即电源品质提高。

图13-14 同步BIFRED的I（Lin）和I（Lm）仿真结果

现在考虑在1.5V、20W 的应用中，对传统BIBRED变换器和同步BIBRED
变换器进行仿真实验并分析其结果 （见表13-2）。其中，传统和同步变换器的所

有其他部件都完全相同，只是用 MOSFET替代了二极管 （见图13-17）。
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图13-15 同步BIFRED的I（S）、I（SR2）和I（Dsr2）仿真结果

图13-16 同步BIFRED中所有二极管的功耗

表13-2 带肖特基二极管整流器的BIBRED变换器参数

参  数 值

输入电压Vin 12V

开关频率fs 50kHz

输出电压Vout 2V

电感Lin 50μH

电感Lm 180μH
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（续）

参  数 值

电感Lo 100μH

电容C1 150μF

电容C2 10μF

电容Co 500μF

匝数比n 1

图13-17 传统BIBRED的Voact、I（Lin）、I（Lm）和I（Do）仿真结果

二极管的功率损耗波形如图13-18所示，平均功率损耗为11W。对于一个

图13-18 传统BIBRED的功耗
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20W 的应用场合，这意味着效率为50% （见图13-19）。

图13-19 同步BIBRED的Vo、I（Lin）和I（Lm）仿真结果

主开关电流、二次侧同步开关电流以及流过与同步开关并联的二极管的电流

如图13-20所示。

图13-20 同步BIBRED的I（S）、I（SR2）和I（Dpr1）仿真结果

根据图13-21所示的功率损耗波形，可计算出同步BIBRED变换器的平均功

率损耗大约是0.85W。对于一个20W 的应用，其效率为97.75%。另外，对于

传统BIBRED变换器，其损耗约为50%。这意味着对于这些变换器通过采用同
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步整流可达到约90%的效率提高。理论上期望的工作波形与仿真结果得到的相

似，这表明所提的理论是合理的，可以应用于实际。

图13-21 同步BIBRED的功耗

13.6 小结

本章介绍了一种新型系列的变换器，即同步整流集成高品质整流稳压器。同

步整流方法应用于IHQRR系列中最常用的两种结构，即BIFRED和BIBRED，
讨论了BIFRED的工作原理和完整的工作过程。同步BIFRED的工作过程与传

统BIFRED相同。通过在IHQRR系列中引入同步整流不仅可保持高品质不变，
还可提高效率特性。效率提高是由理论预测以及仿真实验实现的。另外，对BI-
FRED和BIBRED变换器都进行了仿真，其结果与所提理论的结果非常相似。

参 考 文 献
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第14章 集成开关电源的应用

14.1 集成开关电源变换器在UPS中的应用

  不间断电源 （UPS）系统可为重要负载提供可靠的高品质电源。实际上，可

在断电、过电压以及欠电压的情况下保护敏感负载，另外还可抑制线路瞬变和谐

波干扰。UPS系统的应用范围包括医疗设备、生命支持系统、数据存储和计算

机系统、应急设备、远程通信、工业过程和在线管理系统等[1-3]。
一般来说，一个理想的 UPS应能够提供不间断电源并同时为特殊的电源应

用提供必要条件。因此，理想的 UPS应具有如下特点：与输入电压或负载的变

化无关的总谐波畸变 （THD）较低的稳定正弦输出电压、从正常模式到备份模

式或相反过程的开关时间为零的在线操作、低 THD的正弦输入电流和接近于1
的功率因数、高效率、低EMI和噪声、电气隔离、维护简单、成本低、重量和

体积小。
在线 UPS系统的主要优点是对输入电压变化较宽的允许范围和输出电压精

确、稳定。另外，在从正常模式转变为储能模式时无切换时间。图14-1给出了

传统的在线 UPS系统。传统结构的主要缺点是功率因数低、输入的 THD高以

及效率低。除非增加一个附加功率因数校正 （PFC）电路，否则整流器会破坏输

入电流，但这也增加了 UPS系统的成本。而且，在低压应用中，低频变压器由

于其体积和重量大而增加了成本。

图14-1 传统在线 UPS系统

集成高品质整流稳压器 （IHQRR）结构由一个 DCM 的升压变换器结合二

次转换阶段组成。这种新型 AC-DC变换器为功率因数校正、快速动态响应和输

出电压稳压提供了低成本选择。该新型 UPS系统如图14-2所示，它由前端的一
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个IHQRR、后端的一个全桥DC-AC逆变器、电池充电器/放电器和蓄电池组所

构成。IHQRR中可控的输出电容电压可为逆变器提供一个几乎恒定的中间直流

电压[1-7]。

图14-2 具有集成整流稳压器的新型在线 UPS系统

IHQRR系列中的升压集成反激整流/储能 DC-DC变换器 （BIFRED）由一

个DCM 的升压变换器在二次变换阶段集成一个 DCM 的反激变换器所构成。从

BIFRED中输出电容得到的可控中间直流电压为随后的逆变器和双向 DC-DC变

换器起电压源的作用 （见图14-3）。

DC-AC逆变器由一个直流侧电容Cout、开关Sl1～Sl4和一个输出LC滤波器组

成。工作在高频PWM模式下来提供高品质的正弦输出电压。实际上，充电器/放

电器是一个双向DC-DC变换器，由开关Sb1、Sb2以及一个直流电感Lb 组成。
开关Sb2对较高的直流侧电压Vdc斩波，使之降低为在正常工作模式下较低的

电池电压Vbat，并对蓄电池组充电。这样就可消除与电池电压过高相关的问题，
如空间、成本、可靠性以及安全性等。

在储能工作模式下，升压变换器将较低的电池电压Vbat升高提供为保证后端

逆变器正常工作的较高的直流侧电压。
在下面的内容中，将介绍变换器的工作模式。

14.1.1 正常工作模式

BIFRED变换器具有5种工作模式。有关BIFRED变换器工作原理已在前面

详细讨论过，DCM-DCM 是期望模式，采用控制策略使变换器保持在该工作模

式下。升压变换器获得输入电流，反激变换器提供系统隔离和输出电压稳定。由
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图14-3 基于BIFRED变换器的在线 UPS系统的配置

一个输入EMI滤波器用来降低变换器中的 EMI。电容C1 用于减少BIFRED变

换器的输出纹波，同时提供一个较宽的带宽来改善输入电流波形。图14-4给出

了期望工作模式下BIFRED变换器的电流波形。

图14-4 期望工作模式下BIFRED变换器的电流波形
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当开关Sd1导通后，电路的配置如图14-5所示。当开关关断，电路的第一阶

段、第二阶段和第三阶段分别如图14-6、图14-7和图14-8所示。

图14-5 隔离式BIFRED变换器 （DT 期间，开关导通）

图14-6 隔离式BIFRED变换器 （DT 期间，开关断开）

图14-7 隔离式BIFRED变换器 [（1—D—Δ1）T 期间，Δ1<Δ2，开关断开]

全桥变换器由一个直流电容和4个与逆变器两个引脚两两串联的开关 （IG-
BT）Sl1、Sl2、Sl3和Sl4组成。通过开关的导通和关断，负载两端电压可为+Vdc、
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图14-8 隔离式BIFRED变换器 [（1—D—Δ2）T 期间，Δ1<Δ2，开关断开]

—Vdc或0。当开关Sl1和Sl2导通，Sl3和Sl4关断，负载电压为+Vdc；当开关Sl3和

Sl4导通，Sl1和Sl2关断，则负载电压为—Vdc；当开关Sl1和Sl3导通，Sl2和Sl4关

断，则负载电压为0；同样，当开关Sl2和Sl4导通，Sl1和Sl3关断，负载电压也为

0。为避免直通，在与逆变器同一个引脚相连的一个开关关断与另一个开关导通

之间，总需要设置一个死区时间。
在PWM 开关机制中，输出电压与开关的占空比和直流侧电压Vdc的幅值成

正比。输出电压的范围为—Vdc～+Vdc。由于输入直流电压的幅值通常是固定

的，改变输出电压的惟一方法是控制开关的占空比。为此，在PWM 技术中，一

个以期望频率振荡的正弦参考信号与一个高频三角载波波形相比，三角载波波形

的频率决定了逆变器的开关频率，为20kHz的常量。
在用于驱动后端逆变器的单极型PWM 开关机制中，输出电压从高切换到零

或从低切换到零。与双极型PWM 开关机制不同，直接在高和低之间切换。由

此，输出电压的高次谐波比双极型机制中的高次谐波要小得多。因此，所需的输

出滤波器很小并且可提高系统总的效率。
在两个控制闭环中应用控制策略：电压外环和电流内环。外环用输出电压作

为反馈信号，与参考信号相比。在稳态工作下通过PI调节器进行误差补偿可获

得稳定输出电压。该误差作为电流内环的参考信号，其输出电流作为反馈信号。
电流内环比电压外环快，可提高逆变器的动态响应。因此，即使对于非线性负

载，输出电压也是高品质的，开关频率是20kHz。

14.1.2 电池充电稳压模式

双向DC-DC拓扑是一个降压变换器和一个升压变换器的组合。在电池充电

稳压模式，开关Sb1和二极管D4 都关断。电容Cout、开关Sb2、电感Lb、二极管

D3、电容Cb 和电池组成降压变换器，电池处于充电模式。图14-9给出了电池充

电稳压模式的电路。
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图14-9 电池充电稳压模式的电路

14.1.3 备份模式

在备份工作模式下，当输入交流电压超出最大允许范围或根本没有时，开关

Sb2和二极管D3 关断。升压变换器由电容Cout、开关Sb1、电感Lb、二极管 D4、
电容Cb 和电池组成，电池为负载提供所有电能。图14-10给出了备份模式的

电路。

图14-10 备份模式的电路

14.1.4 控制策略

根据状态空间平均方法推导出的BIFRED变换器占空比传递函数的小信号

输出电压为变换器中的一极，因此可根据电压跟随器方法实现简单控制。尽管这

种方法会导致在输入电感电流中出现脉动三角波，但还是可实现接近于1的功率

因数。不同模式下的这种控制策略如图14-11所示。
在正常工作模式下，开关S1 关断，开关S2 需与引脚a相连。在电池充电稳

压模式下，开关S1 导通，开关S2 也需与引脚a相连。在备份模式下，开关S1
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图14-11 AC-DC—DC-DC变换器的控制框图

关断，开关S2 需与引脚b相连。对于PWM-VSI控制，对输出交流电压的调节

采用SPWM 控制方法，这种控制策略如图14-12所示。

图14-12 DC-AC逆变器的控制框图

14.2 集成开关电源变换器在开关磁阻电动机驱动中的应用

用于开关磁阻电动机 （SRM）驱动的集成变换器的简单工作模式如图14-13
所示，其中变换器组1具有功率因数校正前置调节功能，变换器组2具有 DC-
DC变换功能，变换器组3具有DCSRM 驱动功能，如图14-14所示。
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图14-13 SRM 驱动集成变换器的一般模型

图14-14 SRM 驱动的集成变换器

对于变换器组1和2，传统方法是在 DC-DC变换器之前采用一个功率因数

校正预调节器。然而，预调节器的输出电压在电流频率两倍时有相当大的纹波，
因此无法实现功率因数校正的输出电压快速稳压。补偿电压纹波会使输入电流失

真，所以电压环必须有一个比电流频率更低的带宽。为了提高具有功率因数校正

预调节功能的变换器组1和具有 DC-DC变换功能的变换器组2的性能，采用如

图14-15所示的单级结构来构成子集成变换器，其中对于中功率功率因数校正和

快速输出电压稳压的单级变换器与升压、'Cuk、SEPIC和谐振变换器以及并联功

率因数校正都要电气隔离[8-14]。

图14-15 具有子集成变换器的SRM 驱动的集成变换器

如图14-16所示，对于基本的SRM 驱动，变换器连接模型有3种类型，大

多数都是根据方法3来连接的。方法1和2适用于可变直流侧电压变换器、不对

称半桥变换器和双线变换器。在方法1和2中，附加电容小于主直流侧电容，以

便其两端电压快速增加到一个较高电压，实现快速通信和导通。在下一时刻相位

通电，由于升压电压，绕组中的电流快速增大。对于方法1的连接，变换器不适

用于发电工作模式，然而方法2却适用于发电机的应用场合。
作为例子，这里讨论了用于SRM 驱动的可变直流侧电压变换器，该变换器

如图14-17所示，其中电容C1 是方法1连接的变换器。
为提高系统效率和降低成本，采用不同方法将单级变换器与 DC-DC变换器

相集成。根 据 图 14-18～ 图 14-20 中 的 分 析，可 看 到 新 型 集 成 变 换 器 如 图

14-21～图14-23所示。
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图14-16 SRM 驱动的变换器不同连接方法

图14-17 SRM 变换器分解为两部分

（可变直流侧电压的DC-DC变换器和无可变直流侧电压的SRM 驱动变换器）

图14-18 连接变换器方法1的SRM 驱动集成变换器

图14-19 连接变换器方法2的SRM 驱动集成变换器
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图14-20 连接变换器方法3的SRM 驱动集成变换器

图14-21 连接变换器方法1的SRM 驱动的新型集成变换器

图14-22 连接变换器方法2的SRM 驱动的新型集成变换器
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图14-23 连接变换器方法3的SRM 驱动的新型集成变换器

参 考 文 献
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第15章 电力电子中的数字控制技术

电力电子变换器和电动机驱动通常采用模拟集成电路和线性系统设计技术进

行控制。由于模拟控制技术简单易用且实现成本低，因而占据了主导地位。但这

种技术对环境干扰如噪声、温度和老化非常敏感，另外复杂的先进控制技术难以

通过模拟电路实现。在此，本章将全面介绍电力电子变换器和电动机驱动的数字

控制器。

15.1 数字控制的优点

20多年前，数字控制方法和数字控制器已在电动机驱动和三相电力电子变

换器的应用中得到普及。数字控制比模拟控制具有更多优点，数字控制的优点主

要体现在集成和性能两个方面。

15.1.1 集成

数字控制器的设计是基于 HDL （硬件描述语言）的数字超大规模集成电路

（VLSI），可减少元器件个数和重量，缩短开发时间，并灵活地采用不同实现技

术达到目标[1-3]。因此，数字控制器在尺寸大小、速度和成本上对于亚微米级互

补性金属氧化物半导体 （CMOS）技术有着极大好处。增强集成能力的另一个重

要方面在于能够实现智能、自适应功率管理技术，即可动态调节电源电压使得总

功率损耗最小。

15.1.2 性能

在电力电子应用领域中，数字控制器能够有效地提高系统性能，主要表现在

如下9个方面：

1）数字部件不易受老化和环境因素的影响[1-7]。

2）对噪声不敏感[4]。

3）可编程的数字控制系统可通过控制器改变而无需硬件变化实现灵活

应用[4，5]。

4）对参数变化不敏感[4]。

5）采用自适应功率管理机制可显著节能，这得益于基于数字控制器的集成

系统[1]。

6）数字控制系统的复杂性主要在于软件方面[7]。

7）数字控制器可实现更先进的控制理念，如自适应控制和数字电流预测控
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制，这些都是无法利用常规模拟电路实现的[1，8]。
8）减少电磁干扰 （EMI）[6，9]。
9）控制板的电路配置简单，无需调整表面贴装部件，所有控制变量和参数

可自动调节[10]。
随着数字 VLSI的成本日益下降，使得电力电子技术快速发展，并与数字控

制技术的显著优点相结合，必将推动数字控制技术在电力电子应用领域的广泛

应用。

15.2 数字控制的缺点及发展趋势

尽管数字控制系统具有很多优点，但在使用这些变换器时仍需注意以下一些

问题。
15.2.1 模/数转换的分辨率与范围

根据数字信号处理器 （DSP）或微处理器的位数，数字系统中测量信号的相

应数值受离散值有效位数的约束。例如，一个8位的模/数转换器具有255个离

散等级，因此其测量精度仅为参考电压的1/255。对于一个典型的5V参考电压，
数字表示时的量化精度为5/255或19.61mV。量化精度的降低会增大稳态误差

并产生极限环，而且需要附加电路将实际输出电压转换为模/数转换器 （ADC）
对应的等级[7]。
15.2.2 数字PWM 的分辨率

基于微处理器的高频PWM 变换器，其分辨率受限于硬件定时器[11]。例如，
如果最小的时钟周期是10μs，频率为16MHz，PWM 开关频率为0.2MHz，直

流PWM 的分辨率是1/50，那么周期是500μs，同步脉宽调制 （SPWM）的调幅

分辨率就低于1/25。一般来说，数字控制PWM 有下列问题[11]：
1）直流PWM 的输出电压精度有限。

2）SPWM 的调幅分辨率也有限。

3）SPWM 的THD高于自然采样的PWM。
因此，在数字控制器设计中，为达到稳定工作，需要考虑数字 PWM 的约

束。参考文献 [11]和参考文献 [12]给出了解决该问题的不同方法。
在参考文献 [11]中，通过双重PWM （DPWM）来提高数字PWM 的分辨

率。该方法选择具有低频调制的高频开关，在传统 PWM 中增加一个低频

PWM。基本PWM 频率是开关频率，二阶PWM 决定了调制频率。开关频率与

调制频率之比称为模量 （n）。DPWM 工作过程如图15-1所示，其中n=4。图

15-1c-1和图15-1c-2中的平均占空比分别为

D=Tk

T +Tb

4T
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图15-1 DPWM 工作过程

a）传统PWM b1～4）二阶PWM c1～4）DPWM

和

D=Tk

T +Tb

2T
最小平均脉冲的占空比为

Dmin=
Tb

nT
最小平均脉宽减小1/n，分辨率增大。DPWM 包括低频和高频功率变换的

优点，同时避免了各自的缺点。
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15.2.3 稳态振荡 （极限环）
数字控制系统的另一个问题是极限环[2，4，12]，其定义为输出电压的稳态振荡和

频率低于变换器开关频率时的系统其他变化。极限环是由于信号幅值量化导致的，
如反馈回路中的A/D转换器和DPWM模块。如果产生大的不能预测的输出电压变

化，那么不希望具有稳态极限环。另外，由于极限环的幅值和频率很难预测，对于

变换器产生的输出电压噪声和电磁干扰 （EMI）就难以分析和补偿。如果想利用

DPWM将输出电压调节到一个理想值，就会产生极限环。这时，A/D转换器就认

为其是一个稳态误差而迫使DPWM改变离散占空比。一旦发生，DPWM 将不会提

供期望输出电压，因此由于A/D转换器和DPWM的连续作用，就会产生不希望的

稳态振荡。有关极限环及其消除方法，Peterchev和Sanders进行了深入研究[12]。

15.2.4 固有的延迟时间

由于模/数转换的时间延迟，处理器中控制算法的计算和系统的PWM 信号

输入计算将在下一个周期用到[4]。也就是说，在数字系统的控制回路中有一个开

关周期时间延迟。该延迟由函数e—Ts建模，其中T 是数字控制器的采样周期。
由于延迟，相位裕量减少，就会牺牲控制回路带宽来保证稳定，带宽减小使得系

统传输响应变差。Sprock和Ping[13]提出采用预测机制来补偿系统的固有时间延

迟。预测控制通过利用 （k+1）T 时刻输出电压的估计值在第k 个间隔内更新控

制器来补偿系统的时间延迟。

15.3 数字控制器的结构

图15-2给出了一个典型数字控制系统的框图[14]。数字控制系统工作在被控

对象传感器输出采样时，模/数转换器将感知的输出电压转化为数字控制器可读

的数字量，数字控制器根据所处理的数据在变换器为占空比d 时产生系统的输

入。系统的输入和输出与如下线性差分方程有关：

图15-2 典型数字控制系统框图
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∑
n

i=0
αiu（k—i）T = ∑

m

j=0
bje[（k—j）T] （15-1）

式中，e（kT）=Vref—vout（kT）。

15.4 数字设计

一个数字控制系统的设计是为控制器选择差分方程或等效频域传递函数的过

程，这将对闭环系统产生满意性能。性能具体与许多不同参数有关，如上升时

间、调节时间、超调量、闭环幅频响应、带宽和阻尼比等。
在数字补偿器的设计中，通常采用两种方法[4，5]：一种方法是在闭环回路中

忽略任何零阶保持 （ZOH）和采样，先在时域中初步设计，然后再通过某种近

似技术变换为离散时间而得到一个离散时间补偿器；另一种方法是对连续时间被

控对象通过零阶保持或一阶保持或其他方法并采样后利用某种近似方法变换为离

散被控对象。一旦得到被控对象的离散近似，就可直接在频域利用与连续时间频

率响应方法相似的方法或根轨迹方法或其他方法来设计离散补偿器。

15.4.1 通过仿真的数字法

第一种方法称为数字重设计方法或通过仿真进行数字设计的方法，即在连续

时域中设计控制器并转换为等效的数字控制器。相对于直接数字设计方法，该方

法的优点在于工程人员通常在s平面比在z平面下更熟悉。但缺点是在变换为离

散时间补偿器的过程中，z平面上的极点会失真，因此需要一个试错的设计过

程。一些将连续控制器变换为等效数字控制器的变换方法，其各自得到的变换结

果性能不同[4，14，15]，这些方法见表15-1。

表15-1 离散化方法

变 换 方 法 s域 z域

正变换 s z—1
Ts

反变换 s 1—z—1

Ts

双线性变换 s 21—z—1

Ts（1+z—1）

带频率预畸的双线性变换 s w
tan（wT/2）

z—1

z+1

阶跃响应不变变换 Gc（s） Z1—e—Tss

s Gc（s）

零/极点匹配变换 s+a
s+a±jb

1—z—1e—aTs

1—2z—1e—aTscosbTs+z—2e—2aTs

匹配的零/极点变换 esT z
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15.4.2 直接数字法

第二种方法称为直接数字法，即直接设计数字控制器。数字控制器是在离散

时间域利用零阶保持通过连续时间被控对象的环节不变模型进行设计的，一旦得

到被控对象的离散时间近似，直接在z域利用离散时间频率响应法、根轨迹法、
最少拍法或其他方法进行控制器设计[15]。

该方法的优点在于离散补偿器的零点和极点都是直接确定的，设计者可事先

选择这些零/极点位置。缺点是对于设计者难以直观地确定可获得满意系统性能

的z域中零/极点位置[4]，除非采用零/极点匹配技术来确定其z域中的位置，但

这反过来会导致某些失真。

15.4.3 根轨迹法

根轨迹[14-17]是一种n阶多项式求解的图解法。通过调节控制器参数，系统的

零/极点可校正到合适的位置。然而，校正过程的时间较长，尤其是当有一些未

定的控制器参数时[15]。

15.4.4 伯德图或频率响应法

频率响应法[14，16，17]特别适用于熟悉s域中伯德图设计方法的有经验工程人

员，可采用同样的概念，如增益穿越频率和增益/相位裕量。然而，这种方法的

局限性在于采样频率必须至少大于闭环带宽的10倍[15]。

15.4.5 最少拍控制

优化数字控制系统的另一种方法是利用最少拍概念，提前计算控制变量，并

经过固定拍后可消除误差[14]。通常，该方法取决于过程模型，同时也对模型不

确定性比较敏感。另外，由于算法计算量大，因此需要更高的处理器。但是，其

控制比传统控制方法具有更快的动态响应，可成功用于开关电路。因此，控制器

的优点在大多数情况下并不明显[15]。假设被控对象如式 （15-2）所示，而整个

闭环系统如式 （15-3）所示。

G（z）= B（z）
1+A（z） （15-2）

H（z）=Y
R= DG

1+DG
（15-3）

式中，D（z）表示离散系统的数字控制器，根据式 （15-3），D（z）可由下式表示：

D=1
G
Y
R

1

1—Y
R

（15-4）

控制器可使得闭环系统输出为一预设值，如y（m），经过m 个采样周期后，
可表示如下[18]：

D（z）=
q0[1+A（z）]

1—P（z） （15-5）
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式中

q0 = 1

∑
n

i=1
bi

  B（z）= ∑
n

i=1
biz—i  A（z）= ∑

n

i=1
aiz—i  a0 =1

Y
R = ∑

m

i=1
piz—i =P（z）

参考文献 [19]的作者提出基于预测最少拍控制方法的数字控制器，在某些

周期内只更新功率因数校正开关的占空比一次。这归根于功率因数校正变换器开

关太快以至于DSP来不及完成其他阶段和执行其他任务。在参考文献 [20]中，
同样的控制方法已应用于一个工作在CCM 下的降压变换器的数字操作中，所提

出的控制器与双闭环电流控制模式类似。
最少拍控制也可用于 UPS系统来同步正弦输出电压波形，并使得输出电压信

号的THD最小。在参考文献 [21]中，提出一个最少拍控制算法来控制占空比使

得输出电压在每个采样瞬时跟踪正弦参考电压。该方法对负载扰动和非线性负载的

响应很快。所提方法的缺点是① 在每个采样瞬时，需要测量输出电压和电容电流；

② 反馈增益需通过试凑法手动调节，这是因为由于非线性影响，变换器的理论参

数是由L、C、R的测量值而不是其真实值决定。为改善这些缺点，参考文献 [22]
的作者提出仅利用电压传感器的最少拍控制方案。控制器要用到采样瞬时及之前的

电压信号、上个采样间隔的脉宽信号以及下个采样间隔的参考信号。所提出的方法

称为一个采样提前预览输出反馈控制，它具有如下优点：①THD较小；② 瞬态响

应极快；③ 在不同负载条件下能稳定工作；④ 可应用于三相系统[23，24]。
该方法的一个缺点是最大脉冲受微处理器计算延时的限制。其最大脉宽小于

一个采样间隔，因此输出电压的最大幅值受直流电源电压的约束。而且这种约束

可能会导致控制脉宽饱和、输出电压失真以及不稳定。为克服这些问题，参考文

献 [25]的作者提出了一个基于PWM 逆变系统采样数据模型的改进最少拍控制

律，将脉宽扩展到整个采样间隔。在该方法中，考虑计算时间的影响，用两种脉

冲模型来提高脉冲的占空比。参考文献 [26]的作者提出了一个改进的 OSAP
（提前一个采样预览）控制算法来增大最大脉宽。在这种方法中，第k个采样间

隔的脉宽由前一个采样瞬时k—1处的采样输出电压计算而得。因此，可在前一

个间隔内来决定脉宽，并可扩展为理论最大值，即采样间隔T。最少拍控制也用

于主动滤波器的电流控制模式[27-29]。
如前所述，在最少拍控制中，如果标量的幅值无界，任何非零向量在m 个

采样周期内都可趋于零。调节时间取决于采样周期，因为响应在是m 个采样周

期内最少拍的。控制信号必须有一个极大值来达到很小的调节时间。设计者必须

注意实际控制作用的上限以保证最少拍作用。如果幅值增大到一定程度，就会饱
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和[30]。如果在控制信号的幅值处发生饱和，响应就不再是最少拍，调节时间也

就会大于n个采样周期。

15.4.6 Raggazini控制器设计方法

Raggazini直接设计方法是一种可选设计方法，适用于自适应控制[14]。设给

定被控对象的离散传递函数G（z）和期望闭环传递函数H（z），并假设为单位反馈

系统结构，选择控制器传递函数D（z）用来实现 H（z），总的传递函数为

H（z）= DG
1+DG

（15-6）

由此可得直接的设计公式为

D（z）= 1
G（z）

H（z）
1—H（z） （15-7）

从上述方程可知，该设计要求一个D（z），它将消除被控对象作用，不管增

加什么都将得到期望结果。
在Raggazini直接法中，首先，设计应是因果联系的，这意味着由于G（z）的

零点在无穷远处，因此 H（z）必须在同阶的无穷远处也有一个零点。其次，因为

D（z）不能抵消G（z）的零点，那么1—H（z）应该包含G（z）的所有在单位圆外的

极点。同理，因为D（z）不能抵消G（z）的零点，所以 H（z）应该包含G（z）的所有

在单位圆外的零点。
最后考虑稳态精度的约束，如果系统是具有速度常量Kv 的典型I型[14，16，17]，

对于一个阶跃输入，稳态误差为0，对于一个单位斜坡输入，稳态误差为1/Kv，
这表明

—TdH
dz z=1

=1
Kv

（15-8）

因此，为实现满足因果约束和稳定性约束的闭环传递函数，Raggazini直接

设计法给出了一个合适的D（z）。

15.4.7 状态空间设计

一个离散系统的状态空间描述如下：

x（k+1）=Φx（k）+Γu（k）

y（k）=Hx（k）+Ju（k）
（15-9）

状态空间设计法包括两个独立步骤。第一步假设反馈包含所有状态元素。一

般来说，这个假设并不好，只允许设计者按第一设计步骤进行，即控制律。第二

步是设计一个估计器或观测器，估计整个状态向量。最终的控制算法由控制律和

估计器的组合构成，根据估计状态而不是实际状态来进行控制律计算。

15.4.7.1 状态反馈设计 （控制律设计）
控制律是对所有状态元素的线性组合的反馈，即
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u=—Kx=—[K1 K2 …]

x1

x2

︙

[

[

|
|
||

]

]

|
|
||

（15-10）

对式 （15-10）进行z变换并代入式 （15-9）可得

（zI—Φ+ΓK）X（z）=0 （15-11）
控制律设计包括寻找K 的元素以使系统特征方程的解位于期望位置，如式

（15-12），即闭环系统的极点。

|zI—Φ+ΓK|=0 （15-12）
给定期望位置为zi=β1，β2，…，βn，则期望的控制特征方程为

αc（z）=（z—β1）（z—β2）…（z—βn）=0 （15-13）
通过对式 （15-12）和式 （15-13）中z的系数进行比较可得到所需元素，其

中对一个n阶系统有n 个方程。

15.4.7.2 状态估计设计 （估计器设计）
上述设计的控制律是假设所有状态元素都可从反馈获得。一般来说，并不是

所有元素都是可测量的，因此为在控制律中使用，状态缺失部分需要重建。状态

估计x（k）有两种基本形式：一种称为当前估计x̂（k），是基于包括第k个时刻的

所有y（k）的测量值；另一种称为预测估计x̂（k），是基于所有y（k—1）的测量

值。由此最终会使得u=—Kx̂ 或u=—Kx 用估计值来代替式 （15-10）中的真实

状态。有关离散时间系统的状态空间设计法详见参考文献 [4]。
参考文献 [31]给出了对一个正激变换器应用3种设计方法的仿真实验及其

结果。首先，在连续域中设计一个控制器，然后采用双线性变换转换到离散域。
其次，采用比例积分微分 （PID）控制器在离散域中对变换器进行控制。最后，
将最少拍控制应用于变换器。对一个正激变换器应用3种设计方法的仿真实验及

其结果表明，最少拍控制器具有最大带宽以及最大恢复时间最小，而PID控制

器在10Hz处具有最大增益以及最大相位裕量。参考文献 [31]的结果表明，由

于在离散化模拟控制器中附加相位切换，其稳定性不如其他控制器。数字PID
在这三种方法中的性能最佳。对于最少拍控制器，在两个采样周期内输出误差必

须为零。它要求占空比很大，但由于占空比范围有限，因此不能满足需求。由

此，最少拍控制器的优点不明显。
参考文献 [32]的作者通过仿真方法来设计一个降压变换器的数字PID控

制器。采用反变换方法将控制器转换到z域。应用两组控制器增益的方法可提高

稳态响应并保持瞬态响应。应用该方法可得到瞬态响应较快而稳态输出电压纹波

也较大的系统，或瞬态响应较慢而稳态输出电压纹波较小的系统，这取决于控制

器参数。选择这两种设计中的哪一个可根据整体闭环系统需求而定。
参考文献 [33]和参考文献 [34]的作者分别用改进的prewarp变换方法将一
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个连续系统变换为离散等效系统。这两种方法在参考文献 [35]中进行了比较。

15.5 数字控制技术

本节将介绍常用于数字控制系统的一些技术。

15.5.1 数字电流控制模式

数字电流控制模式是提高高频PWM 变换器动态特性的新方法，该方法在软

件上用数字处理器执行整个控制策略。同时也是一种真正的电流控制模式方法，
即将每个开关周期中电感电流平均采样与程序计算值相比。这两个特点使之成为

非常强大的技术。图15-3给出了平均电流控制模式方案应用于简单降压变换器

的框图。这种控制类似于数字电流控制模式方法，因此对于检验其工作非常

有用。

图15-3 平均电流控制模式

内环从当前程序值中减去电感电流标量，然后放大偏差并与锯齿波进行比较

来获得变换器的占空比，电感电流的上升沿或下降沿上的任何变化都会直接影响

占空比。外环从参考值中减去输出电压，放大偏差为内环提供电流驱动。电流和

电压控制器允许内环和外环的修正以保证变换器稳定和达到期望的瞬态响应。
数字电流控制模式采用最基本方法来实现电流内环，应充分利用3种主要

PWM 变换器类型中电感电流上升斜坡和下降斜坡的线性特性。
数字处理器读取一个特定变换器中电感电流波形的最大和最小采样值，这是

由模/数转换器完成的。然后，处理器按式 （15-14）计算每个开关周期上的平均

电感电流：

Iave（n）=1
2

{[Imin（n）+Imax（n）]D（n）+[Imin（n+1）+Imax（n）]D'（n）} （15-14）

式中，占空比为D（n）=ton（n）/T 以及D'（n）=1—D（n）。

处理器从电流驱动和数字滤波器中减去Iave，然后延展结果而直接得到占空
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比。同时也读取每个周期内输出电压的采样值，这是从电压闭环参考值中减去并

经数字滤波后得到电流驱动的。因此，数字处理器在软件中执行整个控制策

略[18]。参考文献 [36]和参考文献 [37]的作者提出了工作在 DCM 下 DC-DC
变换器的一种新的估计电流控制模式方法。

15.5.2 预测控制

开关模式应用中反馈控制律的设计主要基于线性控制理论。在该方法中，首

先推导开关电路的一个线性近似，然后用于设计控制律。因此，该设计方法有效

是由于开关频率总是大于控制回路的带宽。较高的开关频率与控制带宽之比可有

效地解耦开关中的控制动态。对于更高的电力应用，希望增加带宽而保持较低的

开关频率。随着开关频率与控制带宽之比的降低，开关回路的线性近似也退化，
因此由该近似推导出的线性控制律不能提供满意的性能。解决该问题的一个方法

是在控制律中包含开关动态，在每个开关间隔，输入开关的导通—关断状态由使

得下一状态 （预测状态）与参考状态之间的误差最小来选择[13]。

图15-4 预测控制系统的结构

预测控制基于delta调制方法。
在预测控制中，选择输入开关位置

以使在每个采样周期结束时开关电

路的状态趋近于期望状态，然后执

行所选择的开关位置。对于每个可

能的输入开关组合，根据电路模型

计算预测的电路状态，能产生最终

状态与期望状态接近的输入开关位

置应用于整个采样间隔。图15-4
给出了一个由预测控制器操作的开

关电路框图，开关的导通—关断状

态组合有k种可能。系统由4个功

能模块组成：开关电路、参考状态发生器、状态预测器和开关位置选择。这些模

块的功能描述如下[13]：

1）开关模式电路：该电路包括功率开关装置、反馈部件和负载。其控制输

入是开关的位置。在单开关电路情况下，输入不是导通就是关断。而在逆变器应

用中不止一个开关，输入就是这些导通—关断的组合之一。其他可能的外部输入

[e（n）]包括：反电势 （电动机驱动应用中）、电网电压 （四象限变换器应用中）
和输入直流电压 （DC-DC应用中）。

2）参考轨迹发生器：参考轨迹发生器可产生电路的一系列参考状态 （即参

考轨迹Xr），参考轨迹的维数应与电路的阶次匹配。如在电动机驱动情况下，参

考轨迹包括期望的通量和相电流。从一个标量输入命令中产生多维参考轨迹的方
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法是利用具有反馈算法的开关电路模型，如图15-5所示，图中电路模型是开关

电路的一个离散时间模型。值得注意的是，与实际开关电路的输入不同，电路模

型的输入不局限于离散开关状态的个数。图15-6中的模型控制器是一个使控制

变量yr 跟随命令的算法，这样可产生一个多维参考轨迹 （Xr）。如在逆变器应用

中，该命令就是期望输出电流。而在DC-DC应用中，命令输入是期望输出直流

电压，外部输入是输入电压和负载电流。

图15-5 参考轨迹发生器

图15-6 方法B的参考输入电流波形和实际输入电流波形

a）顺序模式Ⅰ b）顺序模式Ⅱ

因为电路输入是一个模拟量，控制器可采用任何控制理论来设计。应注意的

是，模型控制器对实际电路没有直接作用，其作用仅是产生一个可行的表现良好

的参考轨迹。

3）下一状态预测器：预测器在采样间隔结束时对每个可能的输入开关组合

计算开关电路的状态。在单开关电路情况下，预测器计算两个最终状态：开关导

通时的状态和开关断开时的状态。对三相逆变器而言，有7种可能的开关组合，
因此就需要计算7个状态。下一状态的计算根据开关电路的离散时间模型，该模

型可能包括非线性影响，如磁饱和或断续导通。计算机延迟也应在预测算法中考

虑和计入。
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4）开关位置选择：该算法将参考轨迹 （Xr）与预测器产生的状态相比较。
在一个采样周期结束时产生电路状态向量接近于参考状态的输入开关状态将被选

择作为整个采样周期内的实际开关组合。该选择算法的设计参数是两个状态向量

接近程度的定义。在多维情况下，对每个状态变量采用不同权重，这些权重具有

类似于状态反馈常数的作用。
在参考文献 [38]中，预测控制用于控制相位控制整流器。参考文献 [39]

的作者将预测控制应用于升压变换器功率因数校正 （PFC）的等效电荷准则

（ECC）机制。在该方法中，确定导通时间 （t1—t2）以使 ECC在整个循环周期

Ts （即t1—t3）都满足。该控制方法有两种实现方法 （顺序模式Ⅰ和顺序模式

Ⅱ），如图15-6a和图15-6b所示。对于顺序模式Ⅱ通过交换装置 （1，4）和

（2，3）的作用可得到类似的结果。
在图15-6a中，装置 （2，3）在开关周期Ts 的开始 （tA）处导通，然后是

时刻tB 处 （1，4）导通。如前所述，控制方法预测TON值使得ECC在周期结束

时满足，因此有

∫
tC

tA

[iact（i）—iref（t）]dt=0 （15-15）

假设在开关周期内输入交流电压恒定将导致线性变化。
对于顺序模式I，在线路电流正半周期，电感先充电然后向直流侧放电。然

而，在负半周期，电感先放电然后再充电。对于顺序模式Ⅱ，在正半周期和负半

周期，电感充电和放电的顺序相反。设阴影区域等效为零，对每个顺序模式获得

TON的二次方程为

aT2
ON+bTON+c=0 （15-16）

其中，对顺序模式I有

a=—Vdc

L   b=—2Vdc

L Ts  c=Ts（ix—Iref）+
T2

s

2L
（Vin—Vdc） （15-17）

对顺序模式Ⅱ有

a=Vdc

L   b=—2Vdc

L Ts  c=Ts（ix—Iref）+
T2

s

2L
（Vin+Vdc） （15-18）

式中，Vin和Iref分别是开关间隔内输入交流电压和参考输入电流；ix 是在间隔开

始处 （tA）的电流。
控制系统对式 （15-16）在每个开关周期进行求解以获得TON，这确定了周

期Ts 内的开关时刻。
参考文献 [40]中，预测控制方法用于求解TON的二次方程，在每个开关间

隔内保持合适的装置导通。参考文献 [41]的作者采用预测控制对一个 PWM
AC-DC变换器进行控制。参考文献 [42]中，提出了一种用于高功率因数升压
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整流器的电流控制模式的预测开关调制器 （PSM）。
在预测控制中，在一个开关周期内电感电流跟随给定电流产生一些传统电流

控制模式中的缺点，如电流闭环不稳定、电感峰值电流和给定电流之间的误差

等。与 传 统 电 流 控 制 模 式 （CCM）相 比，预 测 控 制 模 式 （PCM）的 优 点

如下[40]：

1）对任何占空比D，电流闭环都稳定。

2）无需电感电流下降补偿，而在CCM 中是必须的。

3）通过宽带运算放大器和模拟分频器易于实现控制电路。

4）开关频率恒定时，对输出电压调节中的主动功率因数校正提供范围。

15.5.3 滑模控制

最少拍控制方案具有对参数和负载变化敏感以及需要一个控制信号的峰值与

平均值的较大比值来实现目标的缺点。数字滑膜控制 （DSMC）方案的主要优点

是，对参数变化和负载扰动不敏感，这会使得在理想情况下稳态响应不变，而其

缺点是不易找到一个合适的滑动面，性能将以一个有限采样速度退化[9，43，44]。
许多研究人员都关注通过模拟技术滑膜控制 （SMC）在功率变换器中的应

用。SMC的模拟实现具有硬件设计复杂和控制函数有限的缺点，而且如果所设

计的滑膜控制器由微处理器实现，有限频率的采样动作会与开关频率无限的假设

矛盾。离散滑膜控制器对不确定和外部干扰具有鲁棒性，因此可改善负载变化引

起的瞬态响应。DSMC的结果与传统模拟滑膜控制理论大不相同。最主要的区

别是离散滑膜控制器的控制输入的开关频率不再无限。对于数字控制系统，有限

频率操作使得离散滑膜控制算法可行。

PWM 逆变器的离散时间状态空间动态方程表示如下：

x（k+1）=Φx（k）+Γu（x）

y（k）=CTx（k）
（15-19）

式中，u和y 分别是系统的标量输入和输出。
为便于分析，定义另一种状态向量为

e（k）=x（k）—x*（k）=[vc—vcd iL—iLd]T （15-20）
式中，x*（k）是包含每个状态变量参考信号的向量。

平滑表面定义为

s（k）=GTe（k）=g1e1（k）+g2e2（k） （15-21）
设参考 信 号 在 任 何 时 间 都 保 持 恒 定 且 有 界，所 谓 的 等 效 控 制 可 由 设

s（k+1）=s（k）推导如下：

ueq=—1
αGT（Φ—I）x（k）

α=GTΓ
（15-22）
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G的选择应保证由ueq控制的系统稳定，即闭环系统除特征值λm=1外的所

有特征值都必须在单位圆内。不同于传统模拟滑膜控制器，离散滑膜控制系统的

达到和滑动条件具有如下形式：

|s（k+1）|<|s（k）| （15-23）
离散滑膜控制律设计如下：

u（k）=—1
αGT（Φ—I）x（k）+ΨTe（k）—φ0s（k） （15-24）

反馈增益ψ 和φ0 定义如下：

ψi=
F0 αei（k）s（k）<—δi

0 —δi≤αei（k）s（k）≤δi

—F0 αei（k）s（k）>δi

■

■

{

||

||
（15-25）

对i=1，2，有

δi = F0α2

2（1—ρ）ei（k）∑
n

j=1
ej（k） （15-26）

φ0 必须选择使得0<ρ<1，F0 应为正值且恒定。另外，F0 并不是任意的而

是有界的，即

0<F0 <
2（1—ρ）s（k）

α ∑
n

j=1
ej（k）

（15-27）

从式 （15-27）可知，F0 应选择尽可能小。参考文献 [42]提出了一种用于

UPS系统中PWM 逆变器闭环控制的离散前馈滑膜控制 （DFSMC）方案。

15.5.4 状态向量控制

由于具有快速而低廉的数字信号处理器 （DSP）、A/D转换器和D/A转换器以

及其他数字部件的电力电子设备的复杂性，数字控制器在这些应用中更加广泛。根

据输入和输出变量的特性并取决于能量流动的方向，三相变换器可作为逆变器或整

流器的电压源或电流源。输入或输出变量的设置一般分别为三相电流或电压和直流

电压或电流。对于一组给定输入变量，高频综合低频变换器波形的函数定义如下：

x1=Xmcos（ωxt+φx）

x2=Xmcos（ωxt—2π/3+φx）

x3=Xmcos（ωxt+2π/3+φx）

x4=Xdc

（15-28）

对于一组期望输出变量，则有

y1=Ymcos（ωyt+φy）

y2=Ymcos（ωyt—2π/3+φy）

y3=Ymcos（ωyt+2π/3+φy）

y4=Ydc

（15-29）
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其目的是对图15-7中的开关寻找控制律，以使综合的输出变量具有与式

（15-29）中期望变量相同的低频部分。

图15-7 电压源整流器

例如，图15-7中的变换器作为电压源整流器 （VSR），x1～x3 输入变量分

别为电压v1～v3，x4 为电流I0。y1～y3 输出变量分别为相位电流i1～i3，y4 为

电压V0。VSR中相位电流空间向量调制 （SVM）变换器可描述如下：对于整流

器交流侧的电压源和直流侧的电流源，假设变换器只在6个产生非零相位电流的

组合下允许开关，还有3个组合的相位电流为零。在空间向量表示中，输入相位

电流从7个离散电流向量I0～I6 中综合得到，也称为电流开关状态向量 （SSV），
如图15-8a所示。图15-7中括号中的数字表示开关qij，与相应的向量非常相近。

6个SSV组成 VSR六角形，相邻两个SSV之间的三角区域称为一个扇区。

图15-8 VSR中的SVM
a）VSR六角形 b）VSRSVM 向量加法
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期望相位电流的空间向量iref称为参考电流向量。可由两个相邻SSV和零向

量通过PWM 近似。由于任一个扇区中的操作都是类似的，属于包含iref的同一

个扇区的3个SSV的工作周期为

da=dmsin（π/3—θi）

db=dmsin（θi）

d0=1—da—db

（15-30）

式中，da、db 和θi 如图15-8a所示；0≤dm≤1是调制指数。
在这些工作周期中，相位电流的局部平均是正弦，V0 是直流电压，这也正

如所期望的那样[45]。
图15-8a中 VSR六角形中的扇区对应期望相位电流周期的60°，式 （15-30）

中的角度θi 是从起始到一段处的角度，工作周期da 和db 表示如下：

da=dm
ia

Iim
（15-31）

式中，ia 和ib 是在同一段中符号相同的两个期望输入相位电流，因此每段确定

VSR的工作模式，即 {a，b}和 {1，2，3}之间的对应。
值得注意的是，式 （15-30）中的SSV工作周期并不是单个变换器开关的工

作周期，而是实现对应SSV开关组合的工作周期。式 （15-30）中的工作周期可

由几个不同开关工作周期的组合来实现，工作周期的选择根据变换器开关损耗最

小的原则。因此，当变量 ia 变得小于 ib 时，通常很方便地在60°段的中间处

改变实现SSV的开关工作周期组合。在此情况下，变换器的工作模式每30°改变

一次。
逆变器电路的SVM 调制方法完全类似于VSR中的SVM。式 （15-30）中的

工作周期由期望输出线电压而不是期望输入相电流来确定，因此工作周期为

dc=dm
vc

Vom
（15-32）

式中，vc 和vd 是在给定段中符号相同的两个期望输出线电压；Vom是期望输出线

电压的幅值。
这会导致控制器实现上的一个很大不同，在整流器电路中，参考矢量总是由

三相输入量推导出的。例如，在所描述的 VSR中，期望输入相位电流是正弦波

并与输入相位电压同相，即式 （15-30）中的正弦函数可由输入相位电压获得。
或者，式 （15-30）中的正弦函数可通过查找表 （LUT）内部产生，其中表的读

数必须与输入电压同步。在逆变器中，同步三相值的频率、相位和幅值是任意

的，使得参考值通过LUT内部产生。
根据上述SVM 的描述，在每个开关周期中，一个SVM 变换器的数字控制

器需执行的任务总结如下：
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1）根据三相输入和输出值的当前段，确定变换器的工作模式。

2）计算开关的工作周期d，执行所需的电流和电压合成任务。

3）将工作周期值转换为对应期间的开关脉冲 （PWM）。

4）根据当前变换器工作模式，将脉冲分配给合适的开关。
一个通用 AC-ACSVM 数字控制器的功能框图如图15-9a所示，系统同时控

制整流和逆变。每个采样间隔内，控制过程从测量输入相电压v1、v2 和v3 开

始，并将其转换为数字形式，然后产生输入电压的测量值u1、u2 和u3。利用这

个测量值，输入电压的当前30°段在功能模块SEG中确定。分段信息由一个6位

图15-9 控制器功能

a）SVM 控制器功能框图 b）、c）MUL块的实现
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字 （Si0～Si5）编码，其中低三位Si0、Si1和Si2分别表示线电压v12、v23和v31的

符号，而高三位Si3、Si4和Si5分别表示相电压v1、v2 和v3 的符号。分段信息的

高三位用于复用器 （MUX）模块来选择两个同符号的输入相电压ua 和ub，根据

式 （15-31）作为电流参考值，即

ia

Iim
≡ua  ib

Iim
≡ub （15-33）

用于式 （15-32）中逆变器SSV工作周期的计算所需的分段信息So0～So5和

下列参考值：

vc

Iim
≡uc  vd

Iim
≡ud （15-34）

可根据输入变量θo 从内部产生，该输入变量决定了期望频率和合成输出三相值

的相位。
参考值ua～ud 由调制指数dm 合并和相乘来获得开关工作周期da～dd。根据

变换器结构，这可由两种不同的方法完成，如图15-9b和图15-9c所示。如果作

为整流器和逆变器的环变换器与直流侧相连，则所产生的工作周期如图15-9b所

示。在这种情况下，整流器和逆变器的控制器功能是独立的，每个都有各自的调

制指数输入，分别为dmi和dmo。如果环变换器作为一个矩阵变换器，那么整流

器和逆变器的参考值由一个调制指数合并和相乘，如图15-9c所示。调制指数dm

（或dmi和dmo）和输出相位信息θo 是控制器的输入，一般由输出调节回路提供。
所计算的工作周期信息da～dd 传送给PWM 发生器，产生一个编码的开关

时刻序列A～D。PWM 信号A～D 和工作模式信号Si0～Si5都送到解码器，解码

器将门极驱动信号分配给相应的变换器开关。同时，在软件失败、过电流或过电

压以及外部关闭请求等情况下，解码器还执行变换器的关闭任务。
图15-9a中虚线框内的功能是由 DSP完成的。在软件和硬件方法上，控制

器实现和控制器任务分解存在很大不同，这取决于结构和控制器实现时所用的

部件[45]。

15.5.5 模糊控制

Zadeh提出的模糊集理论已在不同领域得到了广泛应用，其中最成功的应用

是模糊逻辑控制。1个模糊逻辑控制器由3个主要处理模块组成：① 模糊化；②
逻辑推理；③ 去模糊化。一个闭环模糊逻辑控制系统的框图如图15-10所示。
模糊化过程将输入值与所存储的隶属函数相结合来产生隶属函数等级。隶属函数

等级产生之后，模糊逻辑推理将估计规则。每条规则的真实值是该规则的模糊输

入最小值，并将该值保存到每个模糊输出，除非模糊输出中保存的值更大。当所

有模糊输出都得到时，通过将所有模糊输出与系统的一个特定复合结果相结合来

执行去模糊化。由于DSP芯片的高性能，大多数模糊过程可仅在一个指令周期
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内完成[46-48]。

图15-10 典型模糊逻辑控制器的框图

15.5.6 脉冲序列控制方法

参考文献[49-52]中介绍了控制DC-DC变换器的脉冲数字技术，并应用于DCM
下的反激变换器和BIFRED变换器。不同于传统的模拟控制方法，该方法的主

要思想是利用实时分析，所提出的技术适用于工作在 DCM 下的任何变换器。脉

冲控制算法根据电源脉冲的存在和不存在来调节输出电压，而不是PWM。如果

输出电压大于期望值，相应产生低电源感知脉冲直到达到期望电压值。另一方

面，如果输出电压小于期望值，产生高功率电源脉冲，而不是感知脉冲。在每个

开关周期的开始，根据输出电压和期望电压值的差值，将决定需要产生电源脉冲

还是感知脉冲。工作在恒定峰值电流控制模式时，在电源脉冲中，开关保持导

通，一次侧电流增加，直到达到所设计的峰值 （Imax）。在此处，开关关断，当

二次侧电流为零时下一周期开始。感知脉冲与先前的电源脉冲具有相同的周期，
但当电流达到Imax/k时开关断开。由于一次侧电流在开关导通时间内线性下降，
因此感知脉冲的开关导通时间是电源脉冲开关导通时间的1/k，所以感知脉冲传

输的能量只是电源脉冲所传输能量的1/k2。

15.6 数字控制的应用

数字电路的性能提高和成本下降使得其有利于电力电子应用。这些应用包括

DC-DC变换器、电动机驱动、PWM 产生技术、功率因数校正应用、电子镇流

器、分布式电源系统和备用供电电源等，本节将介绍这些应用。

15.6.1 PWM
功率变换中的PWM 机制近来得到广泛关注。对于不同应用，已提出许多

PWM 机制，并已成功实现。目前许多PWM 机制是基于微处理器的，可最优化

使得电力电子应用中的谐波最小。在此，介绍采用数字系统实现的不同 PWM
技术。
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15.6.1.1 自然采样PWM
自然采样PWM 是最普通、广泛应用的PWM 技术。在该方法中，一个正弦

调制信号与一个三角载波信号相比较而产生PWM 信号。通过自然采样PWM 过

程，这两个信号的实时瞬态相交决定了PWM 开关时刻。自然采样PWM 是非线

性的，PWM 脉宽由先验方程定义，采用Bessel函数组或数值方法来求解。数字

应用中该方法的实现有些困难。

15.6.1.2 规则采样PWM
上述所提的与自然采样PWM 技术相关的困难可按规则采用PWM 技术来解

决。在该方法中，采用一个简单的三角方程通过软件算法来实时计算 PWM 脉

宽。该方法的详细阐述参见参考文献 [53]。该方法规则划分PWM 脉冲的空间

位置，脉宽精确定义以至于不可能驱动方程来计算PWM 脉宽，对于一个正弦调

制波，PWM 脉宽如下：

τK=T
2 1+M

2
[sin（ωtK）+sin（ωtK+1）]{ } （15-35）

式中，τK+1=tK+1
T
2

；tK+1是采样时刻；T 是载波周期；M 是调制序号。

通过软件算法可直接利用该方程实时产生规则采样PWM。规则采样PWM
的微处理器方法减少了任何离线计算或 LUT的过度使用和 LUT 之间的插值，
这为电压控制提供了更广泛的工业应用。

在参考文献 [53，54]中引入了优化技术。参考文献 [53]的作者提出了一

种采用非正弦调制波采样的技术。选择合适的调制波，该技术可使谐波最小，用

简单的代数方程重新产生谐波消除PWM，这可由DSP在线求解。PWM 策略的

谐波消除和谐波最小具有明显优点，特别在低开关频率时，可通过逆变器开关损

耗最小化使得负载谐波损耗减少很多。采用经过优化的微处理器PWM 技术，能

够得到最优的PWM 逆变器驱动，UPS和静态频率变换器达到准方波性能。
这些技术可通过最小在线计算的四定时器和单定时器微处理器在载波周期内

实现。另一种方法是利用三相波形的特性来简化微处理器的实现[55]。

15.6.1.3 随机采样PWM
如前所述，PWM 信号通常是由一个正弦调制信号与一个三角载波信号相比

较而产生的。一般来说，传统PWM 机制提供一个具有电压基波分量较大而低次

谐波较小的PWM 波形。然而，谐波功率通常集中于高频范围，这是由于功率逆

变器的高频开关，这些高频谐波也具有反作用，如噪声、电子设备中的谐波热量

和无线电干扰。
在参考文献 [56]中，提出基于随机数产生的随机采样PWM （RPWM）方

案，与基本正弦波形相比来产生RPWM 波形。加入PWM 波形的随机性会导致
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谐波功率在整个谐波频谱中扩展，使得无谐波分量具有较大值。有效的 RPWM
频谱由较大的基波分量和较小的低次和高次谐波分量组成。RPWM 方法具有如

减少变换器装置无线电干扰和在电气驱动系统中改善噪声和变化影响的优点。在

每个RPWM 机制中，产生的随机数与正弦参考信号以某一采样频率进行比较，
比较的结果形成数字RPWM 信号。大多数早期的 RPWM 机制为产生随机数而

频率较高 （60～480kHz），这导致相应的逆变器开关频率较高 （15～25kHz），
这只适用于基于 MOSFET的逆变器而不适用于绝缘栅双极晶体管 （IGBT）逆

变器。人们已提出一些RPWM 机制，在此介绍一些主要的随机数产生方法[44]。

1.数学RPWM
数学RPWM （MRPWM）基于产生随机数的数学方程，随机数方程的一般

形式如下：

Rn+1=modNs RnP1+P2 （15-36）
式中，Rn+1和Rn 分别是在第 （n+1）和第n次的随机数；P1 和P2 是素数；Ns

表示数值表示的位数。
该方法非常适用于微处理器的实现，这是因为只包括一次乘法和一次模运算

的加法，可采用不同的P1 和P2。

2.逻辑RPWM
逻辑RPWM （LRPWM）是基于二值数中某些位的逻辑运算，在通信中通

常称为伪PWM 代码产生器。通过首先对某些位进行逻辑运算，这些位的模2运

算形成新值。通过二值数左移一位，而新位作为最小位，则产生一个新值。该数

值产生过程称为伪随机数产生，这归因于重复随机数模板。该方法只需 XOR
（异或）和左移操作，因此适用于实时微处理器的实现。从原理上讲，LRPWM
的产生可通过不同位数来实现。图15-11给出了一个14位系统的实现。

图15-11 14位系统伪随机数字发生器的逻辑排列

15.6.2 电动机驱动

近年来，数字控制在电动机驱动系统中广泛应用。在参考文献 [57]中，在
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电动机驱动应用中采用数字控制来控制一个高速电梯。在该应用中，利用3个微

处理器来产生所需的PWM 信号以及异常过电压情况下的检测和保护系统。该系

统由一个将恒频直流电源转换为直流电源的变换器、一个平滑直流电流的直流反

应器 （Ld）和一个将直流电源转换为变压变频交流电源的逆变器组成，如图

15-12所示。

图15-12 控制电路框图㊀

①在该应用中，两个专用芯片微处理器 （用于逆变器和变换器）产生无需外部

逻辑电路的PWM 控制信号。也就是说，变换器和逆变器单元都需要PWM 控制

来产生正弦电压和正弦电流。另外，变换器部分通过直流侧电压控制来调节异步

电动机电流的大小，而逆变器部分根据电动机速度采用频率和相位控制。图

15-12是控制电路的框图，自动速度调节器 （ASR）和可变电梯信号管理由主16
位微处理器 （CPU-0）完成。主微处理器通过普通向量计算产生直流电流指令、
频率指令和相位指令。自动直流电流调节器 （ACR）由具有PWM 控制的16位

片上微处理器 （CPU-1）完成。CPU-1的输入信号是电流指令与直流电流以及

同步信号之间的积分信号。

15.6.3 功率因数校正

典型的功率因数校正变换器具有3个控制闭环：电流内环、线路电压前馈回路

和电压外环[46]。平均输出直流电压通过响应较慢的外环调节，而控制输入电流的

电流内环响应更快。然而，由于当输入范围较大以及控制回路带宽有限时开环线路

调节较差，通常在控制回路中包含一个输入电压前馈回路，而且它是响应最慢的。
输出电压外环调节输出电压为一给定参考值。因为输出电压包含较大的二次谐波

（120Hz）纹波，所以需设计低带宽控制器以保证输入电流不会受二次谐波纹波的

影响。典型控制器的穿越频率设计大约为20Hz，可产生较差的阶跃负载响应。穿

越频率的增大会增大输入电流失真以至于无法接受。为增大穿越频率而不增大输入

① ㊀ 此处原书有误，图15-12与图15-11不应一致，请读者注意。———译者注
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电流失真，需采用一个采样保持电路 （S/H）。在电压外环中加入该S/H电路，输

出电压控制环就变成一个数据采样系统，可设计成具有数字控制器的动态性能良好

的电压外环。包括前馈通道和一个S/H电路的控制系统如图15-13所示。

图15-13 正向前馈和S/H 的功率因数校正控制

在参考文献 [46]中，提出了一个模糊逻辑控制 （FLC）和一个数字比例积

分 （PI）控制用于高性能在线 UPS中一个功率因数校正预调节器的反馈控制应

用中的方法。由于模糊逻辑控制器的性能只取决于成员函数和模糊规则的选择，
而且模糊集理论本质上就是用于非线性系统，模糊逻辑控制器在处理功率因数校

正预调节器中开关的时变非线性时有着很大优势，并且在控制器设计中，无需建

立功率因数校正预调节器的精确数学模型。另一方面，尽管数字PI控制器算法

简单、执行时间短、软件代码所占空间较少，但需要被控对象的精确数学模型，
在参数变化、非线性以及负载干扰等条件下，无法得到满意性能。参考文献

[46]的仿真结果表明，在负载大扰动和被控对象不确定情况下，基于模糊逻辑

推理的控制器比数字PI控制器能达到更好的动态响应。

15.6.4 有源功率滤波的备用电源

采用微处理器或数字信号处理器 （DSP）的实时数字控制技术在电力电子应

用中越来越广泛。近年来，对于关键负载，如计算机和专用电子设备，其电源品

质成为了一个主要问题。UPS系统可提供高品质电源，在噪声干扰和断电情况

下可保持设备电源。参考文献 [58]的作者提出了一个备用电源/有源电源滤波

（SPS/APF）系统。系统提供高效电源备用和有害谐波消除等功能。基于双边变

换器电流开关机制，线路电流在 APF模式下可为单位功率因数进行正弦调节，
在SPS模式下保持电压波形失真很小，通过瞬时电压控制。

双边变换器系统如图15-14所示。整流模式控制器和逆变模式控制器由选择

开关自动选择。在整流模式下，线路电流可通过瞬时电流控制技术以单位功率因

数进行正弦控制。而直流电压以低纹波调节。另外，在逆变模式下，采用瞬时电

压控制技术可获得低谐波失真的正弦交流输出电压和良好的调节特性。
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图15-14 双边变换器系统的控制框图

15.6.5 分布式电源系统

几个功率因数校正变换器并联的典型分布式电池备用电源系统的框图如图

15-15所示，它可作为台式个人计算机或服务器的供电系统。图15-15中的架构

已用于单相单开关反激功率因数校正 AC-AC变换器的数字控制[59]。反激变换器

中的主动电流整形技术用于48V电源供电的线路谐波控制和直流电压调节。48V
供电的输出电压用作备用，通过DSP数字控制下的电池连接的DC-DC变换器进

行电压补偿。

图15-15 采用数字控制技术用于功率因数控制和自动负载共享的分布式电池备份供电

可采用DSP控制的单相反激功率因数校正变换器来实现分布式供电系统。
反激功率因数校正变换器具有高效、成本低和隔离等特点，而其缺点是只适用于
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功率小于500W 的场合。如果用常用的控制技术将这些变换器并联可解决该缺

点。为使这些 AC/DC功率模块易于并联连接，需开发一个自动电流共享技术，
这需要一个带宽较宽的变换器具有伪输出电感或小输出电感。通常，为保持正弦

输入电流，功率因数校正变换器的闭环带宽需远小于其整流线路频率，对单相系

统是线路频率的两倍。
图15-16给出了所提出的单相反激功率因数校正变换器的数字控制器，采用

单片DSP来实现所提控制算法。控制方案包括4个主要部分：一个电流环控制

器、一个非线性电流参考、一个电压环控制器和一个电压纹波估计器。

图15-16 单相反激功率因数校正变换器的DSP控制器

15.6.6 DC-DC变换器

数字控制的另一个应用是在 DC-DC变换器中。采用一个8位微处理器的数

字控制已用于一个DC-DC降压变换器[7]。在该应用中，采用的控制器是数字实

现的PID。已有设计数字比例微分 （PD）控制器用于DC-DC降压变换器[60]。在

参考文献 [61]和参考文献 [62]中给出了采用PID控制器实现数字控制的DC-

DC变换器的动态特性。参考文献 [63]的作者对开关DC-DC'Cuk变换器设计了

一个自适应数字控制器，结果表明该方法的计算速度较慢并有限。参考文献

[64]和参考文献 [65]中实现了采用数字PI控制器的升压功率因数校正变换器

的数字控制。参考文献 [54]对升压变换器利用一个Posicast元素实现的数字控

制器进行了分析、设计、仿真和基于 DSP实现。典型Posicast是一个前馈控制

方法用于系统中的行为。一个采用 Posicat的升压变换器框图如图15-17所示，
图中1+P（s）是Posicat元素。

功率变换器的PID控制需要对某些算法进行改进来获得良好的瞬态性能和

稳态性能[60-66]，而采用Posicat的数字控制变换器不需任何改进。在变换器的动

态性能方面，Posicat元素的频率响应本身可减少高频噪声并避免由RHP为零和

Posicat元素引起的系统稳定性的不利影响。
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图15-17 采用Posicat的控制电源变换器的框图

15.6.7 电子镇流器

基于高频谐振开关逆变器的电子镇流器用于驱动节能荧光灯泡，如图15-18
所示。通过有源控制利用开关频率的变化可实现最优的点火和调光功能。在镇流

应用中，控制器的鲁棒性和简单性十分必要。

图15-18 电子镇流器㊀

①对于电子镇流器应用，直接数字相位控制具有谐振频率相关的自校正优点，
可降低敏感度，从而提高谐振频率处的控制，并且对于低于谐振工作保护可避免

非零电压开关条件[53]。

① ㊀ 原书中本图与图15-17相同，原书似有误，现已更正图15-17。———译者注
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15.7 数字控制器的实现

电力电子系统的一个实际数字控制器实现过程中具有不同因素。与一个高性

能数字控制器的实现有关的主要实际问题包括控制处理器的选择、采样率的确

定、控制器与电源电路的接口、硬件设计、固件设计和控制算法的软件实现。这

都不是一个简单的事情，需要非常仔细的设计和实际预测。软件实现在设计一个

实际控制器中有着关键作用，必须从实际约束的理论角度来分析，这也是一个数

字控制器成功设计的关键因素。
近年来，在数字控制的软件实现中有两个主要方法引起了人们广泛关注，分

别是基于数字信号处理和基于现场可编程门阵列 （FPGA）的编程方法[67-70]。
在此讨论 CCM 下的一个 DC-DC升压变换器的数字控制[68]，利用超高速

集成电 路 硬 件 描 述 语 言 （VHDL）在 FPGA 下 实 现 数 字 控 制。参 考 文 献

[69]和 参 考 文 献 [70]的 作 者 对 PWM 功 率 变 换 器 中 基 于 DSP 和 基 于

FPGA的控制性能进行了全面分析，而且实现了在 DSP和 FPGA 中的最少拍

控制[69]。
大多数电力电子系统的数字控制都是在 DSP下实现的[71]。基于 DSP的

控制器实现需要具有许多算术操作的复杂算法，然而 DSP在高开关频率或

低成本应用领域并不常用。功率因数校正并没有期望也实现数字化，但目前

也有少量的数字控制器用于该应用领域，而且都是基于 DSP的，利用其算

术运算能力。

DSP的主要局限性在于其序列操作，即指令是一条一条执行的。然而

DSP在电力电子应用领域增加外设，如 PWM 模块、通用定时器和事件中断

模块，这些外设可允许某种并发操作，即某些控制任务可同时执行。同时执

行的任务必须很简单 （PWM 操作，定时），而且对于并发操作的一般结构还

应不足。
根据这种趋势，在控制中使用并发硬件。通常的硬件解决方法是在数字控制

实现中用FPGA 代替 DSP，即利用其并发操作。FPGA 的所有内部逻辑元素，
即所有控制过程，都是连续和同时执行的。该方法可采用高速算法，如所提出的

电流环中的数字充电控制[67]，这是采用DSP不可能实现的。

FPGA的控制算法通常利用 VHDL来开发，它和其他软件方法一样方便，
如对于DSP用C语言开发控制算法。VHDL的另一个优点是技术独立[67，68]，同

样的算法可移植到任何一种FPGA甚至一个定制芯片，因此FPGA 可由一个专

用的集成电路 （ASIC）所代替，对于电力系统中性能和成本方面具有开放可能

性。VHDL也用于建模，电力变换器和 A/D转换器用 VHDL建模来模拟整个
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系统。这些模型设计简单，以便在合适的时间内仿真运行更长。因此，尽管其特

性时间相差很大，控制闭环也都可同时仿真。
基于FPGA的解决方法改变了设计理念，算术运算应最少来优化所需的逻

辑资源 （硅区域）。然而，由于FPGA的硬件特性，应考虑条件执行 （在 VHDL
中转换为if条件）。

另外，与DSP实现的控制器相比，FPGA 实现的控制器中PWM 纹波和高

频抑制较高，可保证对非理想条件的鲁棒调节。而且，由于FPGA 的并行处理

能力，其计算时间小于DSP。

FPGA的缺点是成本高，要比 DSP贵很多，不用集成 A/D转换器。然而，
所提出的控制中的高速 A/D转换器不能由DSP中通常所集成的 A/D转换替代。
用适于大规模生产的 ASIC代替FPGA可解决成本高的缺点。

15.8 小结

本章深入学习了功率变换器的数字控制，对数字控制的优点和缺点、数字控

制方法及其应用实现进行了讨论。而且，本章还介绍了不同的数字方法，比较了

数字系统基于DSP和基于FPGA的实现。根据文献资料，得出用基于FPGA的

解决方法替代常用的 DSP是对 DSP算术运算能力和FPGA 并发之间的一种权

衡。为解决 FPGA 并发，必须研究新的控制算法，因为仅将 DSP 算法用于

FPGA并不能产生特殊功能。这些新算法可能相当简单，如所提出的数字充电控

制，但这些算法必须从并发角度进行设计。
对于未来工作，第16章将介绍一种新的数字控制技术，用于具有恒定功率

负载 （CPL）的DC-DC变换器的控制，通过实验验证仿真输出和理论分析结果。
在模拟和数字控制方案中应深入学习该方法，这种新方法的成本、实现难易度、
简单性以及功能都将是未来工作的重点。

参 考 文 献
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第16章 基于DSP的数字控制实现

采用可编程数字设备 [如可编程逻辑器件 （PLD）、微处理器/控制器和数字信

号处理器 （DSP）]进行控制已广泛用于从家电用品到工业生产的大量应用场合。
由于DSP通过其具有乘法器的专用算术单元以及模/数转换器和数/模转换器可进

行快速操作，因此可用作系统控制器。在快速性方面，DSP足以替代目前所有的

模拟控制器。不过，与传统的模拟控制器相比，DSP仍然存在数字控制器在带宽

方面的固有局限性。在很多应用场合，系统设计者根据性能要求可选择合适的微控

制器或DSP。另外，可编程控制器对意外情况有着良好的灵活性，并易于实现。
一般来说，为合理使用DSP和微控制器，设计者应首先对所选择的处理器、

软件开发环境以及处理器与外部电路间的接口收集必要的相关物理信息，然后再

考虑系统的具体实现。本章将详细阐述基于可编程数字处理器尤其是 DSP的系

统控制器实现，并提供有用指导。为便于解释和理解，在此以同相降压升压DC-
DC变换器的控制器为例[1-16]，并给出部分源代码和物理波形。

16.1 基于DSP的数字控制实现概述

在开始实现基于DSP的控制器之前，首先介绍有关DSP硬件和软件的基本

概念、期望系统的规范、功能需求的控制流程、微处理器或 DSP的合理选型以

及详细的参数表和使用手册。

16.1.1 DSP的基本概念 （从软件和硬件角度看）
从软件和硬件角度来看，DSP具有两种含义。硬件上，DSP实际上就是一

种微处理器。
表16-1给出了各种半导体公司所生产的DSP。图16-1所示的是由德州仪器

公司所生产的DSP芯片。该芯片放置于印制电路板 （PCB）上，并具有与外部

电路进行数字或模拟信号交换的引脚。一旦 DSP芯片上电，就可根据晶体振荡

器或谐振器产生的时钟信号开始执行设计者所编制的代码。

表16-1 DSP硬件制造商

制 造 商 备  注

 AdvancedDevices，Inc.  16bit/32bit/浮点型

 AdvancedRISCMachines  （ARM）CPU核心供应商

 AnalogDevices  16bit/32bitDSP-SHARC
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（续）

制 造 商 备  注

 AverLogicTechnologies，Inc.

 DSPGroup

 FreescaleSemiconductor，Inc.
 32 位 嵌 入 式 处 理 器μP/68000-μCRISC/DSP
Combo集成电路

 Hyperstone  RISC/DSPCombo集成电路

 IDT  包分类处理器

 InfineonTechnologies

 Intersil  8bit/16bitCMOS微处理器

 Intrinsity，Inc.

 LogicDevices  DSP设备

 LSI

 MicroChip  dsPIC16bitRISC数字信号控制器

 NXP

 STMicorelectronics

 TexasInstruments，Inc.
 TI320CxxDSP—高速 CMOS信号处理/全数

字降压/升压变换器，数字滤波器，高速 QAM
调制芯片组

 VeriSilicon  DSP协处理器，VoIP

 VitesseSemiconductorCorporation  基于DSP的 T3/E3收发器

 Zilog  16位多功能DSP制造商

  注：来源于 Davis，L.2008.DSPprocessorvendors.http：//www.interfacebus.com/Digital Signal 

Processor Manufacturers.html.

图16-1 DSP芯片示例 （德州仪器公司制造）

a）TMS320F243PGE b）TMS320F2812PGFA

从软件角度来看，数字信号处理过程也可称为 DSP （DigitalSignalProcess-
ing），它是指由算法和软件代码组成的一系列处理过程。换句话说，DSP就是如何

从模/数输入信号获得系统期望的模/数输出信号的处理方法。DSP处理过程包括：

1）通过外部接口电路从硬件引脚处获取模/数输入信号 （采样和保持）。
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2）通过模/数转换器从采样信号获取数字信号。

3）对采样信号进行操作和计算 （包括整型、定点或浮点运算），从而得到数

字结果。

4）通过数/模转换器或数字输出端口将数字结果转化为系统所需的模拟信号。
图16-2给出了DSP芯片上电后程序执行过程的整体流程。数字信号处理过

程框图如图16-3所示，包括DSP芯片及用户程序。

图16-2 DSP芯片源代码执行的一般流程

图16-3 数字信号处理的整体流程
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16.1.2 期望系统描述

下面将以同相降压升压DC-DC变换器的实现为例，首先确定功能需求。对于

设计者而言，功能分类是最重要的工作。通过规范要求，可将工程分解为子工程，
并将各个子任务分配给项目组成员来完成，这有助于单个子任务的集成和评估。

16.1.2.1 同相降压升压变换器的功能需求

同相降压升压变换器的电气规范见表16-2。图16-4给出了整体系统的结构

框图，其中误差放大器和PWM 信号发生器通过 DSP芯片、用户程序和PLD等

数字部件实现。一般来说，同相降压升压变换器有3种工作模式：降压、升压和

降压升压。与其他两种模式相比，降压升压模式是有损耗的。

图16-4 同相降压升压变换器[8]

a）变换器 b）PWM 策略
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表16-2 同相降压升压变换器的电气规范

参  数 值

 输入电压  Vin=4.2～2.5V

 输出电压  Vo=3.3V

 电感  L=100μH

 输出电容  C=330μF

 负载  R=4.7Ω

 开关频率  fs=110kHz

 最小有效占空比  Dmin eff=6.265%

 最大有效占空比  Dmax eff=98.67%

16.1.2.2 变换器模型及状态框图

接下来通过推导系统模型建立变换器的状态框图。在每个开关周期内工作模

式的等效电路如图16-5所示。降压和升压模式不能在同一个控制周期内同时出

现，采用状态空间平均技术[18]对同相降压升压变换器进行建模。

图16-5 工作模式的等效电路

a）降压操作 b）升压操作

对于小信号建模[18]有

iL=IL+i～
L  vo=Vo+v～o  vin=Vin+v～in  v～in≈0

dbuck=Dbuck+d～buck=dctrl≤1  dboost=Dboost+d～boost=dctrl—1≥0

dbuckboost=Dbuckboost+d～buckboost （16-1）
降压工作模式下，传递函数和直流增益为



第16章 基于DSP的数字控制实现 219  

diL

dt=1
L dbuckvin—vo（ ） （16-2）

dvo

dt=1
C

（iL—
vo

R
） （16-3）

v～o（s）

d～buck（s）
=

1
LCVin

s2+ 1
RCs+ 1

LC

（小信号模型） （16-4）

v～o（0）

d～buck（0）
=Vin（小信号直流增益） （16-5）

Vo（s）=

1
LCVinDbuck

s2+ 1
RCs+ 1

LC

（大信号模型） （16-6）

升压工作模式下，传递函数与直流增益为

Vo（0）=VinDbuck（大信号直流增益） （16-7）

diL

dt=1
L

[vin—（1—dboost）vo] （16-8）

dvo

dt=1
C

[（1—dboost）iL—
vo

R
] （16-9）

v～o（s）

d～boost（s）
=

D'boost
LCVo—

ILs
C

s2+ 1
RCs+D'2

boost

LC

（16-10）

v～o（0）

d～boost（0）
= Vo

D'boost=
Vo

1—Dboost
（小信号直流增益） （16-11）

Vo（s）=

1
LCVin（1—Dboost）

s2+ 1
RCs+ 1

LC
（1—Dboost）2

（大信号模型） （16-12）

Vo（0）= Vin

1—Dboost
（大信号直流增益） （16-13）

根据式 （16-1）～式 （16-13），同相降压升压变换器的直流增益 （稳态特

性）如图16-6所示。稳态特性在dctrl=1附近连续，这有利于在两个不同工作模

式下为变换器构建单个控制器。即使式 （16-5）和式 （16-11）中的直流增益信

号很小，在Dboost=Dctrl—1=0时也会连续。
根据式 （16-2）～式 （16-9），图16-7给出了状态结构框图。变换器的输出

电压可由参数dbuck和dboost调节，状态结构框图提供了控制器输入 （反馈）和输

出信号的直观信息。如图16-7所示，控制器的反馈和期望输出电压分别用vo 和
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图16-6 大信号模型的直流增益

vo ref表示，这两个信号根据图16-3中的用户程序进行处理。输出信号dbuck和

dboost以数字脉冲流形式输出，具有固定频率和可变脉宽。

图16-7 系统状态框图

16.1.3 基于状态框图的控制流程

系统的控制器可采用传统的PID控制或如滑膜控制、自适应控制等先进控

制方法[19]。利用状态框图，为选择合适的方法提供了有用信息。本节将以PI控

制器为例进行说明。
图16-8给出了经典PI控制的控制流程，其中具有抗饱和性能以及按照图

16-4实现模拟PWM。在脉宽调制器中，dboost必须小于1以防止在升压工作模式

下电感电流iL 过大。也就是说，vctrl总是小于2Vmod （见图16-8）。根据框图，控

制流程可转化为离散控制。每个控制闭环中的采样周期、系统稳定性和控制增益

可采用不同的离散控制技术来选择[20]。
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图16-8 经典PI控制流程框图

16.1.4 DSP及微控制器的选择

16.1.4.1 DSP选择准则

为合理使用硬件接口，数据类型 （符号、nbit整型数据、定点数据和浮点数

据）、硬件架构以及输入/输出端口都应根据系统需求来定义。DSP芯片和微处

理器的制造商都提供了包括可用数据类型、专用乘法器以及芯片内置的内部架构

等信息。选择合适的DSP芯片和微处理器应考虑如下准则：

1.建立一个输入/输出信号规范表

1）需要多少输入和输出？

2）信号是模拟的还是数字的 （模/数转换器/数模转换器/数字I/O端口）？

3）每个输入/输出端口的电压和电流范围是什么？

2.控制器需要什么样的和多少操作/计算

基于控制策略的整型/定点/浮点操作/计算 （8bit、16bit、32bit、64bit）。

3.DSP可提供多少 MIPS？

1）系统所需的控制周期越短，平均所需的 MIPS越高。

2）可获得的 MIPS通常随芯片的时钟速度 （取决于晶体振荡器）增加而

增加。

4.可提供多少和什么类型的存储器

数据和程序存储的大小及类型如图16-9所示。

5.系统需要DSP芯片的哪些具体/特殊功能

定时器/计数器、外部中断请求、模/数转换器、数/模转换器、两相增量编

码信号的计数器、电动机控制的对称状态向量PWM 输出、通信协议 （异步/同

步，CAN，I2C，TCP/IP等）、程序下载 （通过JTAG，RS232等）。

6.其他要求

成本、物理尺寸、焊接条件等。

16.1.4.2 DSP芯片的选择

现在考虑操作量/计算量和数据类型。根据图16-8所示的控制流程框图，可

推导DSP差分方程为

verr[kTs]=vo ref[kTs]—vo[kTs] （16-14）
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图16-9 存储类型的一般准则

vctrl[（k+1）Ts]=Kpverr[kTs]+Ki∑
k

n=0
verr[nTs] （16-15）

vctrl[（k+1）Ts]≤Vctrl max （16-16）

vbuck[（k+1）Ts]=vctrl[（k+1）Ts]  0≤vbuck[（k+1）Ts]≤1 （16-17）

vboost[（k+1）Ts]=vctrl[（k+1）Ts]—Vmod  0≤vboost[（k+1）Ts]<1
（16-18）

dbuck[（k+1）Ts]=
vbuck[（k+1）Ts]

Vmod
（16-19）

dboost[（k+1）Ts]=
vboost[（k+1）Ts]

Vmod
（16-20）

式中，vo ref [kTs]、vo [kTs]、Kp、Ki 和Ts 分别是采样输出参考电压、输出

电压、比例增益、积分增益和采样周期。
式 （16-14）～式 （16-20）是在每次采样/控制周期 （由定时中断请求设置）

由DSP或微处理器执行的。
由表16-2中的电气规范可知，开关频率fs 为100kHz，也就是说Ts=10μs。

换句话说，离散控制的操作/计算以及比较必须在10μs内完成。但执行时间不能

超过采样周期的一半，这是因为用户程序的子程序必须在控制程序的空闲时间执

行。因此，一个控制程序的总的执行时间必须小于5μs。如果数据类型是16bit
整型，那么通过专用架构或软件，DSP能执行16×16次乘法运算和32/16次除
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法运算。对于定点或浮点数据，通过专用的算术逻辑单元或软件，DSP应具有

定点/浮点乘法运算和除法运算的能力。
根据制造商的规范表，可选择许多不同的 DSP芯片。在同相降压升压变换

器的例子中，选择德州仪器公司生产的 TMS320F2812 芯片。该芯片为 150
MIPS，这对于电动机驱动、逆变器和变换器的离散控制足够了。它同时还具有

一个专用乘法器提供浮点操作，另外存储程序的闪速存储器也为用户方便地修改

系统程序提供了可能。

16.1.5 参数表及使用说明

为正确使用所选择的DSP或微处理器，设计者需要收集详细的电气参数表、
各种应用注意事项以及有关软件开发环境的手册。首先，对于系统硬件设计和软

件开发，充分理解DSP的内部架构和电气规范是非常重要的。
为正确使用一个DSP芯片，设计者需要的一些相关材料如下：

1）DSP芯片的内部硬件和电气规范。

2）通过编译器/连接器产生用户程序代码 （假设软件开发环境已提供）。

3）下载或重写代码到DSP芯片 （假设下载工具已提供）。

4）通过软件初始化和使用DSP的内部外设。

5）上电时改变启动模式。

6）为初学者提供开发套件。

7）有关用户应用的注意事项。
设计者应熟悉与所选DSP芯片配套的C/C++语言或汇编语言。

16.1.5.1 内部架构和电气规范

数据手册包括DSP芯片的总体信息和详细信息，图16-10给出了所选芯片的架

构。对于 TMS320F2812芯片，制造商提供了文献SPRS174M，即 《TMS320F2810，

TMS320F2811，TMS320F2812，TMS320C2810，TMS320C2811，TMS320C2812Digital
SignalProcessorsDataManual（数字信号处理器数据手册）》，由此，设计者可知道提供

了哪些内部硬件功能以及需要哪些更详细的手册。
表16-3给出了与 TMS320F2812相关的一些材料，这些材料对于一个同相

降压升压变换器的数字控制器实现非常有用。设计者也可在德州仪器公司网站很

容易地找到相关文献。

表16-3 TMS320F2812硬件相关材料

名  称 文 献 号

 TMS320F2810， TMS320F2811， TMS320F2812， TMS320C2810，

TMS320C2811，TMS320C2812DigitalSignalProcessorsDataManual
SPRS174M

 TMS320x28xx，28xxxDSPPeripheralReferenceguide（Rev.F） SPRU566F

 TMS320x281xSystemControlandInterruptsReferenceGuide（Rev.E） SPRU078E
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（续）

名  称 文 献 号

 TMS320x281xMultichannelBufferedSerialPort（McBSP）ReferenceGuide
（Rev.C） SPRU061C

 TMS320x281xEventManger（EV）ReferenceGuide（Rev.E） SPRU065E

 TMS320x281x，28xxxSerialPeripheralInterface（SPI）RrferenceGuide
（Rev.D） SPRU059D

 TMS320x28xx，28xxxEnhancedControllerAreaNetwork（eCAN）Refer-
enceGuide（Rev.E） SPRU074E

 TMS320x281x Analog-to-Digital Converter（ADC）Reference Guide
（Rev.D） SPRU060D

 F2810，F2811，andF2812ADCCalibration SPRA989A

 TMS320x28xx，28xxxSerialCommunicationInterface（SCI）Reference
Guide（Rev.B） SPRU051B

 TMS320x28xDSPCPUandInstructionSetReferenceGuide（Rev.D） SPRU430D
 TMS320x281xBoostROMReferenceGuide（Rev.C） SPRU095C
 TMS320x281xExternalInterface（XINTF）ReferenceGuide（Rev.C） SPRU067C

  注：来源于TexasInstruments.2008.Technicaldocuments：C2000TMhighperformance32-bitcontrollers—tools
userguide.http：//focus.ti.com/dsp/docs/dspsupporttechdocs.tsp？ sectionId=3&tabId=409&techDoc=
6&familyId=1406&documentCategoryId=6&toolTypeId=0&viewType=0&toolTypeFlagId=2.

图16-10 TMS320F281xDSP的内部总体结构



第16章 基于DSP的数字控制实现 225  

16.1.5.2 软件开发环境 （汇编器、编译器、连接器和程序下载器）
根据所选DSP芯片或微处理器的硬件手册，设计者也应该具有足够的软件

开发环境材料。一般来说，这些材料包括汇编器、编译器、连接器、程序下载器

和统一的开发工具手册。统一的开发工具可帮助用户执行从源代码产生到最终可

执行代码的所有过程。对于德州仪器公司生产的DSP产品，制造商在CCS（代码

调试器）集成开发环境中提供了统一工具。即使设计者是在统一工具的基础上开

发DSP芯片的软件，也希望设计者掌握足够的汇编器、编译器、连接器、程序

下载器的知识。基于CCS的软件开发流程如图16-11所示，该流程与其他 DSP
芯片制造商提供的开发工具相似。表16-4列出了相关材料。

图16-11 TMS320F281xDSP软件开发流程
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表16-4 软件开发环境相关的材料[22]

名  称 文 献 号

 CodeComposerStudioDevelopmentToolsv3.1GettingStartedGuide（Rev.H） SPRU509H

 TMS320C28xOptimizingC/C++CompilerUser'sGuide（Rev.C） SPRU514C

 TMS320C28xAssemblyLanguageToolsUser'sGuide（Rev.C） SPRU513C

 TMS320F29xxSDFlashSerialRS232FlashProgrammingReferenceGuide

 IQmathLibrary（AVirtualFloatingPointEngine）ModuleUser'sGuide

16.1.5.3 商用DSP开发套件

商用DSP开发套件对初学者非常有用。该套件为用户提供了具有各种测试

引脚/端口的DSP板，由此可得到所选 DSP功能的处理和理解的基本经验。大

多数初学者建议使用开发套件来实现一些功能需求。根据系统需求，设计和构建

定制的DSP板非常有用，但该过程需要经验。根据所提供的功能、成本和下载

工具，开发套件也不同。德州仪器公司提供了开发套件的相关信息[23]。

16.1.5.4 应用注意事项

根据所选的DSP芯片或微处理器，制造商提供了大量的应用注意事项来提

高产品销售[24]。应用注意事项涵盖了如电动机控制、通信、图像处理、逆变器/
变换器控制、温度控制、电池充电、汽车系统、显示设备控制以及其他大量应用

等领域。通常，用户可在芯片制造商的网站上找到这些应用注意事项。具体应用

和技术可能不同，但这些应用注意事项会为用户提供有用信息。

16.2 同相降压升压变换器和DSP控制板的硬件设计简图

本节将介绍了用PCB实现的实际电路图以及相关解释说明。在此假设设计者

已对所选DSP芯片和软件开发环境都有所了解，另外对控制对象和控制方案也相

当熟悉。电路图给出了同相降压升压变换器以及DSP芯片与外部电路的连接。外

部电路包括模拟信号接口、数字信号接口、电压电源电路、启动模式选择电路、

RS232串口通信电路、串口数/模转换器、串口EEPROM以及JTAG 接口电路。

16.2.1 同相降压升压变换器简图

在DSP芯片或微处理器的设计开始是绘制被控对象简图。从图16-4和图

16-5可得到简图。如开关、二极管、电阻、电感和电容等元器件的选择应根据

设计者偏好和电路参数[18]。在实际选择时，设计者需要大量元器件参数，如工

作电压/电流/功率，散热，频率特性，开关时间，R、L、C 值以及成本等。在

所提供的简图中，所有参数都应根据设计者的偏好。图16-12给出了同相降压升

压变换器的简图，其中G1、G2、vin、vo 和vo fbk分别表示降压开关门信号、升压开
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图16-12 同相降压升压变换器

a）设计原理图
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图16-12 同相降压升压变换器 （续）

b）内置转换器

关门信号、变换器输入电压、输出电压和输出电压反馈信号。电路只用于解释说明。

16.2.2 所选DSP芯片的连接

图16-13给出了TMS320F2812DSP芯片的连接。必须仔细阅读芯片参数表

图16-13 TMS320F2812DSP芯片连接
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或手册的电气规范，以保证在最大允许范围内进行正确的信号变换。

16.2.3 模拟和数字信号接口

图16-14给出了DSP和外部数/模信号之间的接口电路。外部数/模信号由

图16-14 数/模信号接口

a）DSP芯片与外部电路之间的电子信号接口框图 b）电路示意图
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门控PWM 信号、门控逻辑控制信号、输出电压反馈信号和低压电源线组成。通

过这些电路的滤波功能，对DSP芯片进行线路EMI和浪涌电压/电流保护。

16.2.4 低压电源和DSP芯片复位电路

图16-15中所示为DSP控制板供电以及为同相降压升压变换器提供辅助电

源的电路。供电电压为+15V、—15V、+5V、+3.3V和+1.8V，其中+15V、

—15V和+5V电压的另一个用途是与外部电路接口，如模拟放大器、电流传感

器、MOSFET、晶体管和 TTL/CMOS器件。图16-15a是+15V、—15V 和

+5V供电的电路，图16-15b是+3.3V和+1.8V的电路为DSP芯片供电。根据

设计硬件简图，设计者需要完成描述硬件简图中电源线连接的电压图。根据电压

图，电路可分为几部分，接口也更清晰。

16.2.5 降压模式选择电路

降压模式选择电路用于在上电后设置 DSP的操作 （见图16-16）。这个

操作包括微处理器或微控制器的模式选择、PLL模式选择和启动代码操作。
微处理器模式/微控制器模式用于决定内部程序存储器的使用。通过使用启

动代码，程序选择用户启动代码和用户程序的执行媒介。这些媒介是 SPI、

SCI、并行I/O端口、H0SARAM、闪速 ROM 和 OTPROM，详见参考文献

[25]和参考文献[26]。

16.2.6 RS232串口通信电路

基于RS232协议的异步串行通信是在数字设备之间传输数据的有效方式之

一，尽管通信速度比其他最新通信协议较慢。然而，由于其实现简单，RS232异

步通信仍广泛用于许多应用场合。这里，RS232串行通信用于监视用户程序的内

部操作，是一种调试用户程序的有效方法，即充分利用处理器模拟器。图16-17
给出了TMS320x281xDSP芯片RS232通信的简图。

16.2.7 数/模转换器、EEPROM 和JTAG端口的串口

数/模转换器用于将数字操作结果转换为模拟信号，这是数字信号处理过程

的最后阶段。另外，数/模转换器在实时监视内部计算结果上非常有用。软件开

发者能够通过观测示波器来跟踪控制程序的计算结果。为在控制系统中存储用户

参数，经常使用EEPROM。没有内部EEPROM 时，设计者为 DSP芯片或微处

理器增加外部EEPROM。将数/模转换器和EEPROM 引入串行接口可减少连接

DSP芯片和外部设备的导线个数。许多 DSP芯片和微控制器编程人员基于边界

扫描技术用JTAG下载和仿真用户程序。为便于软件开发，许多 DSP芯片和微

处理器制造商在其产品上提供了一个JTAG 端口以及JTAG 下载器和仿真器。
图16-18给出了数/模转换器、EEPROM 和JTAG的串口简图。

根据图16-13～图16-18所示的简图，自主设计的数字控制器PCB如图16-19
所示。
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b）+3.3V和+1.8V电源电路
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模式 SCITXDA MDXA SPISTEA SPICLKA

闪速存储器 1 X X X

SPI 0 1 X X

SCI 0 0 1 1

HO 0 0 1 0

OTP 0 0 0 1

并口 0 0 0 0

PLL使能/禁用

禁用 XF XPLLDIS=0

使能 XF XPLLDIS=1

微处理器/微控制器

微处理器 XMP/MC=1

微控制器 XMP/MC=0

b）

图16-16 降压模式选择

a）降压模式选择电路 b）降压模式选择表



234   集成电力电子变换器及数字控制

图16-17 RS232通信电路

图16-18 数/模转换器、EEPROM 和JTAG端口的串口

a）数/模转换器串口 b）EEPROM 串口
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图16-18 数/模转换器、EEPROM 和JTAG端口的串口 （续）

c）JTAG串口

图16-19 自主设计的数字控制器PCB和具有开发套件的完整控制器

a）自主设计的数字控制器PCB



236   集成电力电子变换器及数字控制

  图16-19 自主设计的数字控制器PCB和具有开发套件的完整控制器 （续）

b）具有开发套件的完整控制器

16.3 控制系统的软件实现

16.3.1 根据功能 （任务）定义程序模块图

在用户程序中实现功能需求的基本结构如图16-2所示，设计者根据功能需

求 （任务）将整个软件分为几个模块。图16-20给出了控制一个同相降压升压变

图16-20 源代码的模块框图
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换器的软件模块图。如前所述，设计者需熟悉 C/C++编程语言和表16-4中软

件开发环境的相关材料。下载和使用基本源代码非常有用，如启动代码文件、连

接命令文件和DSP内部总线的头文件。

16.3.2 连接命令文件

在图16-11中，软件开发流程中连接器根据用户给定信息，将所有目标代码

模块连接成可执行文件。连接信息在连接命令文件中描述，定义了程序/数据存

储器的大小和位置，详见参考文献 [22]。图16-21给出了统一开发工具上的一

部分连接命令文件。

图16-21 连接命令文件
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16.3.3 启动代码

启动代码是一个为C/C++语言代码执行而准备的汇编语言程序。连接器将

启动代码连接到可执行文件中，然后当用户程序在 DSP芯片上运行时，首先执

行启动代码。
启动代码为内部总线、数据存储器和中断向量/处理执行几种初始化，然后跳

转或调用初始函数，如 “main （）”，实时运行库或用户程序。在用户级C/C++语

言程序中，初始函数是程序起始点。在许多情况下，由软件工具供应商提供启动

代码。编程人员可能或根本不用对应用程序的启动代码进行小的改变。一旦启动

代码固定，编程人员只能在C/C++语言平台上开发用户应用代码。图16-22给

出了一个启动代码实例。

图16-22 启动代码示例



第16章 基于DSP的数字控制实现 239  

16.3.4 定义特殊功能寄存器的头文件和模块

如图16-10所示，DSP芯片或微控制器的内部架构具有特殊功能寄存器，与总线

设备对应，如模/数转换器、定时器/计数器、数字I/O端口、通信端口、中断服务

请求屏蔽等。特殊功能寄存器 （SFR）指定或确定内部总线设备的详细操作。因此，
无论何时需要内部总线，为具体使用SFR，编程人员都需查找相关硬件手册[21，26]。为

便于编程，软件开发工具提供商给出了一些定义SFR的头文件和C/C++语言代码

文件。编程人员只需将这些文件包含、编译和连接到其他模块即可。无论何时需

要进入某一SFR，只需给SFR赋值来设置相应的总线设备。图16-23给出了软

图16-23 头文件和源文件模块
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件开发工程的文件，其中DSP281x xxxxxxxxx.h和SFR.C文件包含SFR的定

义。

16.3.5 控制器控制流程图的构建

已讨论过预安装文件，如连接命令文件、启动代码文件和SFR 相关文件。
同时理解这些文件，编程人员需根据实际模块和函数名建立控制流程图。如图

16-3所示，DSP或微控制器的数字信号处理过程是基于通过定时中断服务请求

的控制程序的周期执行的。通过为定时器/计数器相关的SFR赋予一个正确的计

数值，使能定时器/计数器操作和中断请求处理来设置时间间隔 （采样时间）。参

考文献[26-28]对设置 TMS320F2812的内部定时器/计数器十分有用。图16-24
给出了一个构建用户程序的控制程序流程图的实例。

图16-24 控制程序流程图

16.3.6 同相降压升压变换器的编译源代码

为理解图16-24所示的流程图，本节将介绍图16-20和图16-23中所示一些
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文件 的 主 程 序，这 些 文 件 是 BIOS.C、COM.C、INT.C、MAIN.C 和 PU-
FUNC.C。这些程序只是编译取决于编程人员偏好的源代码的例程。另外，德州

仪器公司提供了许多为编程人员提供参考的有关内部总线和应用的实例程序。
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16.3.7 可执行代码文件的注释和执行

本节将给出一个在TMS320F2812上可执行的代码文件实例。软件开发环境

是由德州仪器公司提供的 CCSv3.10，为下载用户程序，采用 CCSv3.10的

F28xx片上闪速存储器编程即插模块。在TMS320F2812DSP芯片上下载和运行

用户程序的步骤如图16-25a～图16-25i所示。详细使用请见参考文献 [29]。

图16-25 TMS320F2812DSP片上用户程序代码的注释与执行

a）运行CCSv3.10
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图16-25 TMS320F2812DSP片上用户程序代码的注释与执行 （续）

b）选择工程→新建 c）在工程树中添加链接命令文件
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图16-25 TMS320F2812DSP片上用户程序代码的注释与执行 （续）

d）在工程树中添加启动代码 e）在工程树中添加用户C/C++源文件
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图16-25 TMS320F2812DSP片上用户程序代码的注释与执行 （续）

f）在工程树中添加实时运行库文件 g）点击重新编译按钮生成可执行代码文件
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图16-25 TMS320F2812DSP片上用户程序代码的注释与执行 （续）

h）点击F28xx片上闪存编译器下载所生成的代码文件 i）用户程序代码执行图



254   集成电力电子变换器及数字控制

16.3.8 同相降压升压变换器的测试操作

采用TM320F2812DSP芯片测试同相降压升压变换器和数字控制器的电气规

范见表16-2。图16-26a给出了输入电压变化时期望输出电压的波形，图16-26b～
图16-26d所示是临界区域的放大波形，这些波形有助于验证图16-6中大信号模型

的直流增益的稳定性和连续性。

图16-26 关键区域中的期望输出电压和实际输出电压

a）随输入电压变化的期望输出电压 b）从降压到升压平滑传输过程中的输出电压
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图16-26 关键区域中的期望输出电压和实际输出电压 （续）

c）从升压到降压平滑传输过程中的输出电压 d）平滑传输过程中的门信号放大图
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图16-27给出了一个串行监视器的截图，该串行监视器可用于帮助编程人员

观察DSP芯片上的程序执行。采用通过RS232与个人计算机相连的串行监视器，
编程人员可实现终端。

图16-27 TMS320F2812芯片用户程序的串行监视

16.4 小结

本章介绍了基于DSP的数字控制器的一系列实现步骤和过程 。为便于解释

说明，本章以同相降压升压变换器的实现作为实例，包括实验结果以及监控用户

程序操作的具体建议，另外还提供了一些示意图和源代码。



第16章 基于DSP的数字控制实现 257  

参 考 文 献



258   集成电力电子变换器及数字控制






	集成电力电子变换器及数字控制
	前折页
	书名页
	版权页
	译者序
	前言
	作者简介
	目录
	第1章  非隔离式DC-DC变换器
	1.1  降压变换器
	1.1.1  CCM下的降压变换器
	1.1.2  DCM下的降压变换器
	1.1.3  降压变换器的设计

	1.2  升压变换器
	1.2.1  CCM下的升压变换器
	1.2.2  DCM下的升压变换器
	1.2.3  升压变换器的设计

	1.3  降压升压变换器
	1.3.1  CCM下的降压升压变换器
	1.3.2  DCM下的降压升压变换器
	1.3.3  降压升压变换器的设计

	参考文献

	第2章  隔离式DC-DC变换器
	2.1  反激变换器
	2.2  正激变换器
	2.3  推挽式变换器
	2.4  全桥变换器
	2.5  半桥变换器
	参考文献

	第3章  功率因数校正
	3.1  功率因数校正概念
	3.2  功率因数校正电路的一般分类
	3.3  高开关频率拓扑的功率因数校正
	3.3.1  降压变换器作为功率因数校正电路
	3.3.2  升压变换器作为功率因数校正电路
	3.3.3  降压升压变换器作为功率因数校正电路
	3.3.4  C'uk变换器作为功率因数校正电路
	3.3.5  SEPIC变换器作为功率因数校正电路
	3.3.6  Zeta变换器作为功率因数校正电路
	3.3.7  反激变换器作为功率因数校正电路
	3.3.8  正激变换器作为功率因数校正电路

	3.4  先进电动机驱动中功率因数校正的应用
	参考文献

	第4章  集成开关电源变换器
	4.1  开关电源
	4.2  集成变换器的概念
	4.2.1  集成变换器的配置

	4.3  集成开关电源的定义
	参考文献

	第5章  升压型集成拓扑
	5.1  升压型集成拓扑的一般结构
	5.2  升压反激变换器
	5.3  升压双端反激变换器
	5.4  升压串/并联反激变换器
	5.5  升压并联反激变换器
	5.6  升压正激变换器
	5.7  升压双端正激变换器
	5.8  升压串/并联正激变换器
	5.9  升压并联正激变换器
	5.10  升压全桥变换器
	5.11  升压半桥变换器
	5.12  升压推挽式变换器
	5.13  升压降压升压变换器
	5.14  升压集成反激整流器/储能变换器
	5.15  降压升压变换器变换器）
	5.16  升压集成降压整流器/储能变换器
	参考文献

	第6章  降压型集成拓扑
	6.1  降压集成变换器的概念
	6.2  降压反激变换器
	6.3  降压双端反激变换器
	6.4  降压串/并联反激变换器
	6.5  降压并联反激变换器
	6.6  降压正激变换器
	6.7  降压双端正激变换器
	6.8  降压串/并联正激变换器
	6.9  降压并联正激变换器
	6.10  降压全桥变换器
	6.11  降压半桥变换器
	6.12  降压推挽式变换器
	参考文献

	第7章  降压升压型集成拓扑
	7.1  降压升压型集成拓扑的结构
	7.2  降压升压反激变换器
	7.3  降压升压双端反激变换器
	7.4  降压升压串/并联反激变换器
	7.5  降压升压并联反激变换器
	7.6  降压升压正激变换器
	7.7  降压升压双端正激变换器
	7.8  降压升压串/并联正激变换器
	7.9  降压升压并联正激变换器
	7.10  降压升压全桥变换器
	7.11  降压升压半桥变换器
	7.12  降压升压推挽式变换器
	7.13  反激正激变换器
	7.14  反激全桥变换器
	7.15  反激半桥变换器
	7.16  反激推挽式变换器
	参考文献

	第8章  其他类型的集成拓扑
	8.1  其他类型的集成拓扑概述
	8.2  降压-降压变换器
	8.3  降压-降压升压变换器
	8.4  降压-Zeta变换器
	8.5  降压升压-降压升压变换器
	8.6  Zeta-降压升压变换器
	8.7  Zeta-Zeta变换器
	8.8  升压-升压变换器
	8.9  升压-变换器
	8.10  升压-SEPIC变换器
	8.11  变换器
	8.12  SEPIC-〓uk变换器
	8.13  SEPIC-SEPIC变换器
	8.14  反激-正激变换器
	8.15  升压-正激变换器
	参考文献

	第9章  稳态分析
	9.1  小纹波近似、电感伏-秒平衡及电容充放电平衡
	9.1.1  小纹波近似
	9.1.2  电感伏-秒平衡原理
	9.1.3  电容充放电平衡原理

	9.2  BIFRED变换器示例
	参考文献

	第10章  动态分析
	10.1  方法学
	10.2  降压集成正激变换器示例
	参考文献

	第11章  同步整流
	11.1  肖特基二极管与MOSFET的选择标准
	11.2  基本开关电源拓扑的同步整流
	11.2.1  同步整流降压变换器
	11.2.2  同步整流升压变换器
	11.2.3  同步整流降压升压变换器

	11.3  同步整流器的控制
	11.4  电流模式控制方法
	11.5  同步整流的独立和集成方法
	11.6  二极管与同步整流器的比较
	11.7  仿真结果
	参考文献

	第12章  反激和正激变换器的同步整流
	12.1  反激变换器的同步整流
	12.1.1  CFCCM
	12.1.2  CFDCM反激变换器
	12.1.3  VFDCM反激变换器
	12.1.4  VF DCM零电压开关的反激变换器

	12.2  正激变换器的同步整流
	12.2.1  具有RCD钳位和自驱动SR的正激变换器
	12.2.2  有源钳位自驱动SR正激变换器
	12.2.3  控制驱动SR正激变换器

	12.3  仿真结果
	12.4  小结
	参考文献

	第13章  集成高品质整流稳压器的同步整流
	13.1  IHQRR的同步整流
	13.1.1  同步整流的BIFRED
	13.1.2  同步BIFRED的工作原理
	13.1.3  同步整流的BIBRED

	13.2  同步IHQRR的控制
	13.3  IHQRR的一般效率考虑
	13.4  肖特基IHQRR和同步IHQRR中的功率损耗比较
	13.5  仿真结果和观察
	13.6  小结
	参考文献

	第14章  集成开关电源的应用
	14.1  集成开关电源变换器在UPS中的应用
	14.1.1  正常工作模式
	14.1.2  电池充电稳压模式
	14.1.3  备份模式
	14.1.4  控制策略

	14.2  集成开关电源变换器在开关磁阻电动机驱动中的应用
	参考文献

	第15章  电力电子中的数字控制技术
	15.1  数字控制的优点
	15.1.1  集成
	15.1.2  性能

	15.2  数字控制的缺点及发展趋势
	15.2.1  模/数转换的分辨率与范围
	15.2.2  数字PWM的分辨率
	15.2.3  稳态振荡（极限环）
	15.2.4  固有的延迟时间

	15.3  数字控制器的结构
	15.4  数字设计
	15.4.1  通过仿真的数字法
	15.4.2  直接数字法
	15.4.3  根轨迹法
	15.4.4  伯德图或频率响应法
	15.4.5  最少拍控制
	15.4.6  Raggazini控制器设计方法
	15.4.7  状态空间设计

	15.5  数字控制技术
	15.5.1  数字电流控制模式
	15.5.2  预测控制
	15.5.3  滑模控制
	15.5.4  状态向量控制
	15.5.5  模糊控制
	15.5.6  脉冲序列控制方法

	15.6  数字控制的应用
	15.6.1  PWM
	15.6.2  电动机驱动
	15.6.3  功率因数校正
	15.6.4  有源功率滤波的备用电源
	15.6.5  分布式电源系统
	15.6.6  DC-DC变换器
	15.6.7  电子镇流器

	15.7  数字控制器的实现
	15.8  小结
	参考文献

	第16章  基于DSP的数字控制实现
	16.1  基于DSP的数字控制实现概述
	16.1.1  DSP的基本概念（从软件和硬件角度看）
	16.1.2  期望系统描述
	16.1.3  基于状态框图的控制流程
	16.1.4  DSP及微控制器的选择
	16.1.5  参数表及使用说明

	16.2  同相降压升压变换器和DSP控制板的硬件设计简图
	16.2.1  同相降压升压变换器简图
	16.2.2  所选DSP芯片的连接
	16.2.3  模拟和数字信号接口
	16.2.4  低压电源和DSP芯片复位电路
	16.2.5  降压模式选择电路
	16.2.6  RS232串口通信电路
	16.2.7  数/模转换器、EEPROM和JTAG端口的串口

	16.3  控制系统的软件实现
	16.3.1  根据功能（任务）定义程序模块图
	16.3.2  连接命令文件
	16.3.3  启动代码
	16.3.4  定义特殊功能寄存器的头文件和模块
	16.3.5  控制器控制流程图的构建
	16.3.6  同相降压升压变换器的编译源代码
	16.3.7  可执行代码文件的注释和执行
	16.3.8  同相降压升压变换器的测试操作

	16.4  小结
	参考文献

	后折页




