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内 容 简 介

由直流变换器和交直变换器构成的直流开关电源已得到了广泛应用。双向直流变换器随着绿色能源

的发展也将进入市场。本书从单向直流变换器出发，分析了双向直流变换器的类型、构成、工作原理和特

性。全书共五章，第１章概述，第２章讨论不隔离的双向直流变换器，第３章讨论隔离式双向直流变换器，

第４章讨论移相控制双向直流变换器，第５章为组合式双向直流变换器。本书可供从事开关电源的工程技

术人员参考，也可供大专院校相关专业的师生参考。



前　言

早在２０世纪８０年代初，美国学者就成功地将双向直流变换器应用于人造
卫星的太阳能电源系统，随后，双向直流变换器在电动车辆中得到了应用，在应
急和备用电源中得到了应用，其应用领域不断拓宽。实际上，双向直流变换器是
随着太阳能电源、风力发电、燃料电池等新型电源和以化学电源、超级电容为代
表的电能存贮设备的发展而发展起来的，并将随着这类无污染电源的广泛应用
而得到广泛应用。
浙江大学林渭勋教授的《电力电子技术基础》（机械工业出版社，１９９０）是国

内最早系统讨论电流和电压双向直流变换器和四象限直流变换器的著作，徐德
鸿教授和他领导的研究集体对双向直流变换器进行了深入研究，取得了重要
成果。
本书是在吸收和消化国内外学者的基础上写成，着重于讨论双向直流变换

器的基本问题。在撰写过程中，得到了南京航空航天大学航空电源航空科技实
验室陈新、龚春英、肖岚、王慧贞等老师的帮助。张方华、朱成花、梁永春、石健
将、戴为力、洪峰、欧阳长莲、孙林和秦海鸿等研究生的研究工作为本书增添了不
少新的内容，提高了书稿的质量。诸芝琴老师为本书的成稿付出了大量的心血，
在此表示衷心的感谢。
由于时间仓促，书中还有缺漏和差错之处，敬请读者批评指正。

作　者

２００４年６月
于南京航空航天大学
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书书书

１　　　　

第１章／概　述

１．１　双向直流变换器及其应用

电力电子变换器是应用电力电子器件将一种电能转变为另一种或多种形式电能的装

置，按转换电源的种类，可分为４种类型：① 直流变换器，将一种直流电转换成另一种或多
种直流电的电能变换器，是直流开关电源的主要部件；② 逆变器，将直流电转变为交流电的
电能变换器，是交流开关电源和不中断电源ＵＰＳ的主要部件；③ 整流器，将交流电转变为直
流电的电能变换器；④ 交交变频器，将一种频率交流电直接转变为另一种或可变频率交流
电，或是将变频交流电直接转换成恒频交流电的电能变换器。这四类变换器可以是单向变
换的，也可以是双向变换的，单向电能变换器将从一端输入的电能经变换后从另一端输出，
双向电能变换器可实现电能的双向流动。

１．１．１　直流变换器的分类

直流变换器按输入与输出间有否电气隔离可分为２类，没有电气隔离的就称为直流变
换器，有电气隔离的称为有隔离的直流变换器。直流变换器按所用功率开关管的个数，可分
为单管、双管和四管３类。单管直流变换器有６种，即降压式（Ｂｕｃｋ）、升压式（Ｂｏｏｓｔ）、升降
压式（Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ）、库克（Ｃｕｋ）、瑞泰（Ｚｅｔａ）和赛皮克（Ｓｅｐｉｃ）直流变换器等。双管直流变换
器有双管串接的升降压式（ＢｏｏｓｔＢｕｃｋ）变换器。桥式变换器（Ｆｕｌｌｂｒｉｄｇｅｃｏｎｖｅｒｔｅｒ）是常用
的四管直流变换器。６种单管变换器中降压式和升压式是最基础的，后３种是从中派
生的。
有隔离的直流变换器也可按所用功率开关管数量来分类。单管的有正激式（Ｆｏｒｗａｒｄ）

和反激式（Ｆｌｙｂａｃｋ）两种。双管有双管正激（Ｄｏｕｂｌｅｔｒａｎｓｉｓｔｏｒｆｏｒｗａｒｄｃｏｎｖｅｒｔｅｒ）、双管反
激（Ｄｏｕｂｌｅｔｒａｎｓｉｓｔｏｒｆｌｙｂａｃｋｃｏｎｖｅｒｔｅｒ）、推挽（Ｐｕｓｈｐｕｌｌｃｏｎｖｅｒｔｅｒ）和半桥（Ｈａｌｆｂｒｉｄｇｅ
ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ）等４种。四管直流变换器就是全桥变换器（Ｆｕｌｌｂｒｉｄｇｅｃｏｎｖｅｒｔｅｒ）。有隔离的变
换器可以实现输入与输出间电气隔离。常用变压器实现隔离，变压器本身具有变压的功能，
有利于扩大变换器应用范围，有了变压器还便于实现多路不同电压或多路相同电压的输出。
在功率开关管电压和电流定额相同时，变换器的输出功率通常与所用开关管数成正比，

故四管变换器输出最大，单管变换器的输出功率最小。
没有隔离的变换器可和隔离变换器组合得到单个变换器不具备的某些特性。
按变换器开关管转换条件可分为硬开关（Ｈａｒｄｓｗｉｔｃｈｉｎｇ）和软开关（Ｓｏｆｔｓｗｉｔｃｈｉｎｇ）２
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种。硬开关直流变换器的开关器件是在承受电压的情况下接通断开电路的，所以在开通或
断开过程中伴随着较大的损耗，即所谓的开关损耗。电路工作状态一定时，开关管开通或断
开一次的损耗也一定，因此，开关频率越高，开关损耗越大。同时，开关过程中还激起电路分
布电感和寄生电容的振荡，带来附加损耗，因而硬开关直流变换器的开关频率不能太高。软
开关直流变换器的开关管开或关过程中，或是加于其上的电压为零，即零电压开关（Ｚｅｒｏ
ＶｏｌｔａｇｅＳｗｉｔｃｈｉｎｇ，ＺＶＳ）；或是通过器件的电流为零，即零电流开关 （ＺｅｒｏＣｕｒｒｅｎｔ
Ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ，ＺＣＳ）。这种开关方式显著地减小开关损耗和开关过程中激起的振荡，可以大幅
度提高开关频率，减小变压器和滤波器的体积重量，为变换器的小型化、模块化创造了条件。
功率场效应管（ＭＯＳＦＥＴ）是多子器件，有高的开关速度，但同时也有较大的寄生电容，开断
时在外电压作用下寄生电容充满电，如果在开通前不将这部分电荷放掉，则将消耗于器件内
部，这就是容性开通损耗。为了减少或消除这种损耗，功率场效应管宜采用零电压开通方式
（ＺＶＳ）。绝缘栅双极性晶体管（ＩＧＢＴ）是一种复合器件，关断时的电流拖尾导致较大的关断
损耗，如果在关断前使通过它的电流为零，则可以显著降低开关损耗，因此，ＩＧＢＴ宜采用零
电流（ＺＣＳ）关断方式。ＩＧＢＴ在零电压下关断，同样也能减小关断损耗，但是 ＭＯＳＦＥＴ在零
电流下开通并不能减小容性开通损耗。谐振变换器（ＲｅｓｏｎａｎｔＣｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＲＣ）、准谐振变换
器（ＱｕａｓｉＲｅｓｏｎａｎｔＣｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＱＲＣ）、多谐振变换器（ＭｕｌｔｉＲｅｓｏｎａｎｔＣｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＭＲＣ）、
零电压ＰＷＭ变换器（ＺｅｒｏＶｏｌｔａｇｅＳｗｉｔｃｈｉｎｇＰＷＭｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＺＶＳＰＷＭ）、零电流ＰＷＭ
变换器（ＺｅｒｏＣｕｒｒｅｎｔＳｗｉｔｃｈｉｎｇＰＷＭｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＺＣＳＰＷＭ）、零电压转换ＰＷＭ 变换器
（ＺｅｒｏＶｏｌｔａｇｅＴｒａｎｓｉｔｉｏｎ，ＺＶＴ）和零电流转换ＰＷＭ 变换器（ＺｅｒｏＣｕｒｒｅｎｔＴｒａｎｓｉｔｉｏｎ，

ＺＣＴ）等均属于软开关直流变换器。电力电子器件和开关变换器电路拓扑的发展，诞生了高
频电力电子学。

１．１．２　双向直流变换器及其分类

直流变换器只能将能量从一个方向传到另一个方向，双向直流变换器则可实现能量的
双向传输。例如具有双向功能的充电器在供电网正常时用于向蓄电池充电，一旦供电网供
电中断，该电器可将电池电能返回电网，向电网短时应急供电。控制直流电动机的变换器也
应是双向的，电动机工作时，将电能从电源送到电动机，电动机旋转，带动设备工作，制动时
电机能量通过变换器返回电源。
双向直流变换器可以由２个单向直流变换器构成，这种由２套电路组成的双向直流变

换器本文不拟讨论，本文讨论共用主电路的双向直流变换器。和直流变换器一样，双向直流
变换器也可分成不隔离型和隔离型两类。６种单管直流变换器可构成４种不隔离的双向直
流变换器，即降压式（Ｂｕｃｋ）和升压式（Ｂｏｏｓｔ）构成ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ双向直流变换器，简写为Ｂｉ
ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ；升降压式（Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ）直流变换器可构成同类双向直流变换器Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ，简
写为ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ；库克（Ｃｕｋ）变换器可构同类双向库克变换器ＢｉＣｕｋ；赛皮克（Ｓｅｐｉｃ）和
瑞泰（Ｚｅｔａ）可构成双向ＳｅｐｉｃＺｅｔａ直流变换器ＢｉＳｅｐｉｃＺｅｔａ。这４种双向直流变换器只能
实现电流的双向流动，不能改变电压的极性，故称为电流双向变换器，即在电压和电流为坐
标的平面内，仅电流可正或负，变换器工作在第一和第二象限。电压双向变换器则只能实现
电压极性的变换，电流方向不能变，变换器工作于第一和第四象限。桥式直流变换器既能实
现电流的正与负，也可改变输出电压的极性，为四象限直流变换器，即桥式变换器可在电流
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与电压的坐标平面的四个象限内工作，当用它来控制直流电动机时，可实现电机的正转电动
（工作于第一象限）、反转电动（第三象限）、正转制动（第二象限）和反转制动（第四象限），即
实现电机的四象限运行，这是直流伺服电动机的基本要求之一。
隔离式双向直流变换器也是由隔离式单向直流变换器推得，由单管反激式直流变换器

（Ｆｌｙｂａｃｋ）可构成反激式双向直流变换器（Ｂｉｆｌｙｂａｃｋ）；由单管正激式直流变换器（Ｆｏｒｗａｒｄ）
可构成正激式双向直流变换器（Ｂｉｆｏｒｗａｒｄ）。同样，双管半桥直流变换器（Ｈａｌｆｂｒｉｄｇｅ）和推
挽直流变换器（Ｐｕｓｈｐｕｌｌ）可构成双向半桥（Ｂｉｈａｌｆｂｒｉｄｇｅ）和推挽直流变换器（Ｂｉｐｕｓｈ
ｐｕｌｌ）。隔离型桥式直流变换器（Ｆｕｌｌｂｒｉｄａｇｅ）也可构成双向桥式直流变换器（Ｂｉｆｕｌｌ
ｂｒｉｄｇｅ）。不仅同一种类型的隔离直流变换器可构成双向隔离直流变换器，而且不同形式的
隔离直流变换器也可组合成双向隔离直流变换器，如半桥和推挽直流变换器可构成双向直
流变换器，由于半桥变换器的电源电压可较高，而推挽变换器的电源电压较低，两者的组合
适合于高压和低压电能双向变换。
直流变换器的电路拓扑是很多的，并且还在不断发现新的电路。双向直流变换器也有

大量的电路拓扑，并且新的电路拓扑将更多。
和直流变换器一样，双向直流变换器也可按开关转换条件分为硬开关和软开关两类。

由于双向直流变换器的开关器件较多，因此实现软开关的条件应更好一些。

１．１．３　双向直流变换器的应用

随着科技的发展，双向直流变换器将得到广泛应用。本文列举三个应用实例供参考，一
是在卫星的太阳能电源系统中的应用，二是在电动汽车中的应用，三是在备份电源中的
应用。
绕地球轨道长期运行的卫星大多采用太阳能电源系统，在早期的卫星上采用汇流条电

压不调节的太阳能电源系统，中期采用汇流条电压在太阳光照射时调节的系统，后来发展为
汇流条电压调节的太阳能电源系统。图１．１（ａ）是卫星单通道汇流条电压调节系统的构成
方块图，其中Ｓａ为太阳能电池阵，ＳＲ为并联调节器，ＢＡ为蓄电池，ＢＣＲ为蓄电池充电器，

ＢＤＲ为蓄电池放电器，ＰＣＵ为电源控制中心，ＢＤＵ为配电中心，Ｌ１…Ｌｎ 为用电设备。太阳
电池阵是卫星太阳能电源系统中电能产生单元，在光照下太阳电池向汇流条供电，汇流条电
压为Ｖｏ，但当卫星转到背太阳方向的地球阴影部分时，太阳能电池失效，必须由蓄电池向负
载提供电能。图１．１（ｂ）ＶＳａｏ ｉＳａｏ曲线是太阳电池的外特性，即电池端电压ＶＳａ与输出电流ｉＳａ
间关系。若电池空载ｉＳａ＝０，则电池端电压为ＶＳａｏ；若电池输出端短路ＶＳａ＝０，电池短路电
流为ｉＳａｏ；若负载电阻为ＲＬＤ，负载线和电池外特性曲线交点Ｍ１为电池工作点，此时电池端电
压为ＶＳａ１，负载电流为ｉＳａ１。为了使太阳电池的输出电压保持不变，必须配并联调节器ＳＲ，
并联调节器的主电路如图１．１（ｃ）的虚线框所示，由场效应管Ｑ、二极管Ｄ 和电容Ｃ 构成。

ＳＲ可以有两种工作方式，线性工作和开关工作方式。线性工作时，场效管Ｑ相当于可变电
阻。为使汇流条电压为Ｖｏ，太阳电池必须工作在Ｍ 点［见图１．１（ｂ）］，Ｓａ的输出电流为ｉＳａ，
若负载电阻为ＲＬＤ，，负载电流为ｉｏ，则通过场效应管Ｑ的电流ｉＳＲ ＝ｉＳａ－ｉｏ。由图可见，若负
载越小，即ｉｏ小，则流过场效应管Ｑ的电流ｉＳＲ越大，管子的损耗ＰＳＲ＝ＶｏｉＳＲ也越大，故线性
工作不可取。
场效应管处于开关方式时，Ｑ导通，ｉＱ ＝ｉＳａｏ，ＶＳａ＝０，负载ＲＬＤ由电容Ｃ供电；Ｑ断开，
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图１．１　调节汇流条电压的太阳电池供电系统

Ｓａ———太阳能电池阵　ＳＲ———并联调节器　ＢＡ———蓄电池　ＢＣＲ———蓄电池充电器
ＢＤＲ———蓄电池放电器　ＰＣＵ———电源控制中心　Ｌ１、Ｌｎ———用电设备

太阳电池向负载供电，同时给电容Ｃ充电；负载大，电容充电电流小，负载小，电容充电电流
大，从而使负载电压保持为Ｖｏ。由此可见，能保持输出电压为Ｖｏ的最大负载电流为ｉＳａ，即
电池工作在特性曲线的Ｍ 点；若负载进一步加大，汇流条电压将下降。
有太阳时，太阳电池通过充电器ＢＣＲ向蓄电池ＢＡ充电，在阴影区，蓄电池经放电器

ＢＤＲ向负载放电。ＢＣＲ实际上是降压式直流变换器，ＢＤＲ是升压式直流变换器，将蓄电池
电压升到汇流条电压Ｖｏ，并维持Ｖｏ不变。并联调节器ＳＲ、蓄电池充电器ＢＣＲ和放电器
ＢＤＲ均由电源控制中心ＰＣＵ控制，使汇流条电压Ｖｏ保持不变。２０世纪８０年代，美国学者
提出将ＢＣＲ和ＢＤＲ组合成一体的设想，即用双向直流变换器代替ＢＣＲ和ＢＤＲ，并称为蓄
电池调节器ＢＲＵ，从而简化了结构，减轻了重量，降低了成本，提高了可靠性。使用蓄电池
调节器ＢＲＵ的太阳能电池系统见图１．１（ｄ）。

１８８１年４月８日法国电气工程师古塔夫·特鲁夫（ＧｕｓｔａｖｅＴｒｏｕｖｅ）研制的世界第一台
三轮电动车问世，该电动车采用铅酸蓄电池和直流电动机，电动机产生的总功率约７３．５Ｗ，
时速为１２ｋｍ／ｈ。现代电动车的直流电动机驱动系统见图１．２（ａ），由三部分组成：蓄电池、
双向直流变换器和直流电动机。双向直流变换器在电动状态时可平滑调节电动机的转速，
限制电动机的最大电流；在电机制动时将电机驱动系统中贮存的机械能转为电能返回电池，
同时控制制动转矩大小。
直流电动机有电刷和换向器，转子结构复杂，可靠性较差。１９６５年后，电动汽车先后采

用异步电动机、永磁同步电动机或开关磁阻电动机等交流驱动系统。交流系统的构成见图

１．２（ｂ），由三部分组成：蓄电池、逆变器和交流电动机。逆变器和双向直流变换器不同之处
是前者将直流电转为交流电，使交流电动机旋转，带动汽车前进。逆变器和双向直流变换器
一样具有可逆性，在车辆制动或下坡时，电动机转为发电机，逆变器将发电机产生的交流电
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转为直流电给蓄电池充电。
现有的蓄电池由于比能量较小，使电动汽车充一次电所行里程在１００ｋｍ左右，从而限

制了电动汽车的推广，为此目前国内外都致力于混合动力车的开发。
混合电动车的一种电源和驱动系统图见图１．２（ｃ），由发动机驱动的无刷直流发电机、逆

变器与驱动用交流电动机和蓄电池与双向直流变换器等三部分组成。发动机启动时，蓄电
池通过双向直流变换器向无刷直流电机供电，无刷直流电机作电动运行，驱动发动机使其启
动。发动机正常工作后，传动发电机发出直流电，发电机的电能一方面给电池充电，另一方
面给逆变器供电，使交流电动机工作，驱动车辆。电动车加速时，发电机和蓄电池同时向逆
变器供电，交流电动机输出功率加大。车辆下坡或制动时，电动机转为再生制动状态，逆变
器将电动机能量返回，通过双向直流变换器回到蓄电池。这种电源与驱动系统用于中大型
车辆时，驱动电机功率在１００ｋＷ左右，采用６００Ｖ直流电源体制，以减少电缆重量和电机电
流。在６００Ｖ直流系统中，由于用了双向直流变换器，蓄电池电压可选３１２Ｖ或更低些，以免
过多的单格电池串联。电动机加速时，双向变换器的输出功率约和发电机功率相等，这样，
电动机过载功率可达发电机额定功率的１倍，而不必加大发动机与发电机的功率定额。

图１．２　电动汽车电源和驱动系统方块图

ＤＣＭ———直流电动机　ＡＣＭ———交流电动机　ＢｉＤＣ／ＤＣ———双向直流变换器
Ｉｎｖｅｒｔｅｒ———逆变器　Ｅｎｇｉｎｅ———发动机　Ｇｅｎｅｒａｔｅｒ———发电机
ＦｕｅｌＣｅｌｌ———燃料电池　Ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｒ———控制器　Ｃｏｍｐｒｅｓｓｏｒ———电动压缩机
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燃料电池与现有化学电源比较，具有能量密度高和能量转换效率高等突出优点，是未来
电动车的首选能源。图１．２（ｄ）是燃料电池供电的电动车电源和驱动系统方块图，该系统由
燃料电池、逆变器和交流驱动电动机、双向直流变换器与蓄电池（或超级电容）和电动压缩机
等四部分构成。系统运行前，蓄电池通过双向直流变换器向电动压缩机供电。压缩机工作
后，燃料电池才能启动和运行，向驱动系统供电，并通过双向直流变换器给蓄电池充电。车
辆制动时，回馈的电能存贮在蓄电池或超级电容中。
图１．３是一种备份电源的构成方块图，由ＡＣ／ＤＣ变换器、ＤＣ／ＡＣ逆变器、电池组ＢＡ

和双向直流变换器ＢｉＤＣ／ＤＣ构成。备份电源按容量大小有单相输入／单相输出、三相输
入／三相输出和三相输入／单相输出等三种类型，图中表示的是第一种类型。在２２０Ｖ／５０Ｈｚ
市电正常工作时，ＡＣ／ＤＣ变换器将市电转变为４００Ｖ直流电，ＤＣ／ＡＣ逆变器将４００Ｖ直流
电转变为２２０Ｖ／５０Ｈｚ工频交流电，双向直流变换器ＢｉＤＣ／ＤＣ给电池组ＢＡ充电，若ＢＡ
已充足电，则双向变换器不进行功率转换。市电断电后双向直流变换器将电池组电压转变
为４００Ｖ直流电，ＤＣ／ＡＣ逆变器再将此直流电转变为工频交流电，成为备份电源工作模式。
备份电源工作模式持续时间长短取决于电池组的容量。

图１．３　备份电源构成方块图

ＡＣ／ＤＣ变换器的主要功能是：在输入市电电压变化时，保持输出直流电压恒定；使输入
功率因数接近于１，减小电网损耗；输入电流接近正弦波，减小对市电电网的干扰。ＤＣ／ＡＣ
逆变器的主要功能是：将直流电转变为电压频率稳定的正弦交流电，输出电压大小和波形不
受负载大小和负载性质的影响，提高供电质量。双向直流变换器的功能是：市电正常时作为
智能化蓄电池充电器，保证电池组充足电；在市电故障后将电池组电能转变为４００Ｖ电能。

通常，电池组充电的功率较小，放电时功率较大，因此对ＢｉＤＣ／ＤＣ的功率要求也相同。

备份电源的控制器目前都采用数字控制器，实现对ＡＣ／ＤＣ、ＤＣ／ＡＣ、ＢｉＤＣ／ＤＣ和整个
备份电源的控制、保护和自检测，并显示备份电源的工作状态和运行参数，记录运行故障，与
上级控制单元进行信息交换。

双向直流变换器还在风力发电系统、不停电电源系统等场合使用。

１．２　双向直流变换器的现状和发展

１．２．１　双向直流变换器的现状

２０世纪８０年代初，为了减轻人造卫星太阳能电源系统的体积和重量，美国学者提出用

Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ型双向直流变换器代替蓄电池充电器和放电器，实现汇流条电压的稳定。此
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后，发表的大量文章对人造卫星用蓄电池调节器进行了深入研究，并使之进入实用阶段。

１９９４年Ｆ．Ｃａｒｉｃｃｈｉ等研制成功电动车驱动用２０ｋＷ 水冷式双向直流变换器。同时，
香港大学陈清泉教授（Ｃ．Ｃ．Ｃｈａｎ）也开展了电动车用双向直流变换器的研究和试验工作。

１９９８年美国弗吉尼亚大学李泽元教授（Ｆ．Ｃ．Ｌｅｅ）开始从事与燃料电池配套的双向直流变
换器研究。可见，航天电源和电动车辆的需求是双向直流变换器发展的牵引力，而开关直流
变换器技术的发展为双向直流变换器的发展奠定了技术基础。

１９９４年澳大利亚ＦｅｌｉｘＡ．Ｈｉｍｍｅｌｓｔｏｓｓ在ＰＥＳＣ９４上发表文章，总结了不隔离双向直
流变换器的拓扑结构。６种单管直流变换器Ｂｕｃｋ、Ｂｏｏｓｔ、Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、Ｃｕｋ、Ｓｅｐｉｃ和Ｚｅｔａ，
在它们的开关管上反并二极管，在二极管上反并开关管即可构成４种不隔离的双向直流变
换器，即ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ、Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、Ｃｕｋ和ＳｅｐｉｃＺｅｔａ双向直流变换器。由于ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ双
向直流变换器输出输入电压极性反向，不适合于电动车使用，Ｆ．Ｃａｒｉｃｃｈｉ提出了一种主电路
如图１．４所示的ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ级联型双向直流变换器，该变换器输出输入的负端共用。

图１．４　级联型ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ双向直流变换器

图１．５　由推挽变换器和半桥变换器组合成的混合式变换器主电路

隔离式双向直流变换器有正激、反激、推挽和桥式等拓扑结构。反激式变换器来源于

Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器，其电路结构对称，故易于构成双向直流变换器。２００１年陈刚博士
在双向反激式直流变换器基础上提出有源钳位双向反激式直流变换器，变压器原副边钳位
电路的引入，消除了普通反激变换器中的电压尖峰和振荡，实现了所有开关管的零电流开
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关，减少了开关器件的电压应力。推挽式直流变换器也有对称的电路结构，１９８９年就有学
者提出了双向推挽直流变换器的电路。推挽变换器结构简单，但变压器的偏磁和漏感限制
了这种变换器的应用。在输入输出电压相差较大的场合，一种由推挽变换器和半桥变换器
组合成的混合式变换器得到了发展，变换器主电路见图１．５。
桥式直流变换器有两类电路：一类称双有源桥式变换器，主电路结构对称，通过控制相

位角来控制两直流电源间能量传输方向和大小；另一类由电压源型桥式直流变换器和电流
源型桥式变换器构成。这两种桥式变换器均可具有软开关特性。浙江大学徐德鸿教授等对
复合有源钳位和移相控制软开关双向直流变换器进行了系统研究。
此外，软开关双向变换器还有谐振式、准谐振、多谐振和准方波零电压开关双向直流变

换器，还有零电压转换型双向直流变换器和有源钳位类双向直流变换器。软开关双向直流
变换器的发展，提高了开关管的开关频率，为小型化和模块化打下了基础。

１．２．２　双向直流变换器的发展

双向直流变换器和电力电子变换器一样，基本要求是相同的。对电力电子变换器和开
关电源的基本要求是：高的工作可靠性、低的生产和使用费用、好的维修性、小的体积或重量
和优良的电气性能。若全部满足上述要求的变换器以１００分计，则各项要求所占的分额为：
可靠性３０分，生产使用费２４分，维修性２０分，重量２０分，电气性能６分。这种分额的分配
比例是从社会生产实践中总结来的，不同的场合可以适当地调整。
可靠性是最主要的要求，它是衡量成功率的尺度，通常以平均故障间隔时间 ＭＴＢＦ（以

小时计）来表示，也可用平均故障间隔时间的倒数———故障率，即每一千工作小时的故障次
数来表示。高的可靠性来自良好的设计、认真的制造、全面的检查、合理的使用、准确的安装
和正确的维修。电力电子变换器应该在合适的供电条件下不依赖于其他条件正常工作。变
换器的故障不应导致给它供电电源的故障，也不应引起与其连接的其他设备的故障。变换
器的故障应不导致不安全状态，不会使故障扩大，更不应造成火灾等严重事故。
生产与使用费用是衡量变换器的第二个重要标准，也是提高产品竞争力的主要因素，应

尽量在满足产品技术要求的前提下减少生产和使用费用。必须注意到电力电子技术正在蓬
勃发展，新器件、成件、材料、电路拓扑、结构工艺不断更新，电力电子产品也必须不断更新，
发展新产品同样是提高竞争力的因素。
维修性好坏是衡量电力电子产品的第三个重要因素。从现有市场来看，电力电子产品

有两类，一类是小功率模块，另一类是中大功率装置。小功率模块是免维护的，它主要通过
采用专门的技术措施提高平均故障间隔时间，目前已达到５０万ｈ，有的还更高。同样，对于
在人造卫星等航天器上的电子变换器，也要求为免维护的。对中大功率的变换器装置，目前
都设有内部自动测试系统（简称ＢＩＴ），对变换装置的各个部件进行运行前的初始自检和运
行自检，随时发现故障和指示故障部位，并采用插件结构，以提高维修性。
减小体积和重量是航空航天设备的基本要求，因为内部设备重量的减小和航空航天器

的性能提高是分不开的。但是在今天，减小体积和重量的要求已不仅是航空航天部门的要
求了，从计算机的发展就可以看到减小体积和重量的意义了。讨论体积和重量时不仅要考
虑设备本身的体积和重量 ，而且必须考虑它的附加重量，例如安装结构的重量、外部通风和
冷却设备的重量等。精心的设计是减小体积和重量的基础 ，必须充分发挥产品各部分的材
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料、成件和部件的电、磁、热力和机械性能。
电力电子变换器的电气性能包括对供电电源的适应性、输出电能质量、电能转换效率和

电磁兼容性等方面。电力电子变换器是一种电能变换器，将一种电能转换成另一种或多种
质量更高或按要求变化的电能，它应能在供电电源正常条件下输出高质量电能，在供电电源
故障排除后仍能正常工作。提高电能转换效率是电力电子变换器技术永恒的课题，低的损
耗伴随着低的温升、低的工作温度和小的体积重量，因而有高的可靠性。现代电力电子变换
器的功率电子器件均为周期性开关工作，产生大量高频干扰信号，不仅危害自身的工作，而
且通过导线和介质干扰其他设备，同样，周围的电磁干扰信号也会影响电力电子变换器的正
常工作，因而改善电力电子变换器的电磁兼容性是十分重要的。
从以上对电力电子变换器的五个基本要求出发，可以归纳出电力电子变换器的发展方

向，即提高功率密度、提高效率、减小污染和模块化结构。
双向直流变换器是电力电子变换器的组成部分，其发展轨迹是和电力电子变换器相同

的。尽管双向电力电子变换器几乎是和电力电子变换器同时诞生的，在最早的晶闸管直流
电机调速系统中就用了交直双向变换器，以实现直流电机的电动和制动运行，但是双向变换
器仍然是电力电子变换器的一个新分支，是伴随着航空航天、电动汽车、电动船舶与舰艇和
新的无污染能源科技的发展而发展起来的，其前景是十分广阔的。

小结

本章讨论了双向直流变换器的定义、分类和应用，简述了双向直流变换器的历史、现状
和发展方向。需求是发展双向直流变换器的动力，随着太阳能、风能等无污染发电技术的发
展和电动汽车技术的发展，双向直流变换器将进入新的发展阶段。
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第２章／不隔离的双向直流变换器

２．１　单管直流变换器

不隔离的单管直流变换器是最简单的直流变换器，有降压式（Ｂｕｃｋ）、升压式（Ｂｏｏｓｔ）、升
降压式（Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ）、库克（Ｃｕｋ）、瑞泰（Ｚｅｔａ）、赛皮克（Ｓｅｐｉｃ）等６种。

２．１．１　Ｂｕｃｋ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
Ｂｕｃｋ变换器是输出电压Ｖｏ小于输入电压Ｖｉｎ的单管不隔离变换器，其主电路由开关管

Ｑ、二极管Ｄ、电感Ｌｆ和电容Ｃｆ构成，见图２．１（ａ）。
开关管Ｑ的基极电压Ｖｂｅ为正，Ｑ导通；Ｖｂｅ为０，Ｑ截止。设开关管的开关周期为Ｔ，开

通时间为ｔｏｎ，关断时间为ｔｏｆｆ，则开关周期Ｔ＝ｔｏｎ＋ｔｏｆｆ，Ｄｙ＝ｔｏｎ／Ｔ为占空比。ｆ为开关频率，
则ｆ＝１／Ｔ。在开关周期Ｔ不变时，改变占空比Ｄｙ，即改变了Ｑ开通时间ｔｏｎ，这种控制方式
称为脉冲宽度控制（ＰｕｌｓｅＷｉｄｔｈＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＰＷＭ）。

Ｂｕｃｋ变换器有两种工作方式，即电感电流连续工作方式（ＣｏｎｔｉｎｕｏｕｓＣｕｒｒｅｎｔＭｏｄｅ，

ＣＣＭ）和电感电流断续工作方式（ＤｉｓｃｏｎｔｉｎｕｏｕｓＣｕｒｒｅｎｔＭｏｄｅ，ＤＣＭ）。电感电流连续是指
在一个开关周期内电感电流总是大于零的，电感电流断续则是在Ｑ关断后有一段时间电感
电流等于零，显然，在这两种工作方式之间还有一个状态，即临界电感电流连续状态，此时，
在开关管下一次开通前电感电流正好降为零。
电感电流连续时，Ｂｕｃｋ变换器有两个开关模态，即Ｑ导通模态（称开关模态１）和Ｑ关

断模态（称开关模态２）。这两个模态对应的主电路是不同的，图２．２（ａ）是Ｑ导通时的变换
器等效电路，图２．２（ｂ）是Ｑ截止、二极管Ｄ续流时的等效电路。在电感电流断续时，除有以
上两个开关模态外，还有开关模态３，这时Ｑ和Ｄ 都没有电流，负载电流Ｉｏ由电容Ｃｆ提供，
见图２．２（ｃ）。
为了讨论方便，作以下假设：① 所用电力电子器件为理想器件，即开关管Ｑ和二极管Ｄ

导通电压为零，关断时电流为零，并不计开关时间；② 在一个开关周期中，电源电压Ｖｉｎ和输
出电压Ｖｏ不变；③ 电感Ｌｆ、电容Ｃｆ为理想贮能元件，无损耗，且开关频率高于ＬＣ的谐振频
率；④ 不计线路分布参数。

二、电感电流连续工作原理和基本关系
电感电流连续工作时，Ｂｕｃｋ变换器有两个开关模态，开关模态１和开关模态２。

双 向 直 流 变 换 器
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图２．１　Ｂｕｃｋ变换器的主电路及其主要工作波形

在开关模态１〔０～ｔｏｎ〕：

ｔ＝０时，Ｑ导通，电源电压Ｖｉｎ通过Ｑ加于二极管Ｄ 和ＬｆＣｆ上，Ｄ 反偏截止，电感电流

ｉＬｆ线性增加：

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ

ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ 增加到最大值，ｉＬｆ（ｔｏｎ）＝ｉＬｆｍａｘ，此期间ｉＬｆ的增加量ΔｉＬｆ 为
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ΔｉＬｆ ＝
Ｖｉｎ－Ｖｏ
Ｌｆ

·ｔｏｎ＝Ｖｉｎ－ＶｏＬｆ
·ＤｙＴ

图２．２　Ｂｕｃｋ变换器不同开关模态的等效电路

在开关模态２〔ｔｏｎ～Ｔ〕：

ｔ＝ｔｏｎ时，开关管Ｑ截止，ｉＬｆ通过二极管Ｄ续流，Ｌｆ上电压为Ｖｏ，电感电流减小：

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｏ

ｔ＝Ｔ时，ｉＬｆ 达到最小值，ｉＬｆ（Ｔ）＝ｉＬｆｍｉｎ。在Ｑ截止期间，ｉＬｆ 减小量ΔｉＬｆ 为

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｏ
Ｌｆ
·（Ｔ－ｔｏｎ）＝ＶｏＬｆ

（１－Ｄｙ）Ｔ

此后，Ｑ又导通，转入下一个开关周期。
参见图２．１（ｂ），ｉＬｆ波形为三角波，因稳态工作时Ｃｆ的充、放电电流之和为零，故电感电

流ｉＬｆ的平均值ＩＬｆ就等于变换器的输出电流Ｉｏ，Ｉｏ＝Ｖｏ／ＲＬＤ，ＲＬＤ为变换器的负载电阻。Ｑ导
通时的ｉＬｆ 就是流过Ｑ的电流ｉＱ，Ｑ截止后流过二极管的电流是ｉＬｆ 在ｔｏｎ～Ｔ期间的那一部
分，用ｉＤ 表示。ＶＬ 为电感电压，在Ｑ导通时，Ｌｆ中感应电势为左正右负，阻止ｉＬｆ 的增加，即

ＶＬ ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ为正；Ｑ截止后，Ｄ 续流，ｉＬｆ 保持原来的流向不变，感应电势为左负右正，即
ＶＬ ＝Ｖｏ为负。稳态工作时，加于Ｌｆ上电压的伏秒面积为零，即（Ｖｉｎ－Ｖｏ）ＤｙＴ ＝Ｖｏ（１－
Ｄｙ）Ｔ，或是说，在Ｑ导通期间ｉＬｆ 的增加量等于Ｑ截止期间ｉＬｆ 的减小量，故

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ （２．１）

在变换器损耗为零时，有ＩｉｎＶｉｎ＝ＩｏＶｏ，有

Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

Ｄｙ （２．２）

电感电流最大值ｉＬｆｍａｘ和最小值ｉＬｆｍｉｎ为
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ｉＬｆｍａｘ ＝ＩＬｆ＋
１
２ΔｉＬｆ ＝Ｉｏ＋

Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ） （２．３）

ｉＬｆｍｉｎ ＝ＩＬｆ－
１
２ΔｉＬｆ ＝Ｉｏ－

Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ） （２．４）

流过Ｑ和Ｄ 的电流最大值和最小值等于电感电流的最大值和最小值，即

ｉＱｍａｘ ＝ｉＤｍａｘ ＝ｉＬｆｍａｘ （２．５）

ｉＱｍｉｎ ＝ｉＤｍｉｎ ＝ｉＬｆｍｉｎ （２．６）

开关管Ｑ和二极管Ｄ 电流的平均值ＩＱ和ＩＤ

ＩＱ ＝ １２
（ｉＱｍａｘ＋ｉＱｍｉｎ）Ｄｙ ＝

１
２
（ｉＬｆｍａｘ＋ｉＬｆｍｉｎ）Ｄｙ ＝ＩｏＤｙ （２．７）

ＩＤ ＝Ｉｏ（１－Ｄｙ） （２．８）

开关管Ｑ和二极管Ｄ 电流最大值与平均值之比

ｉＱｍａｘ
ＩＱ ＝

１＋ ＲＬＤ２Ｌｆｆ
（１－Ｄｙ）

Ｄｙ
（２．９）

ｉＤｍａｘ
ＩＤ ＝

１＋ ＲＬＤ２Ｌｆｆ
（１－Ｄｙ）

１－Ｄｙ
（２．１０）

由以上两式可见，占空比Ｄｙ越小，ｉＱｍａｘ／ＩＱ越大，而ｉＤｍａｘ／ＩＤ则越小。
在一个开关周期内，电容Ｃｆ的充电电荷ΔＱＣｆ为

ΔＱＣｆ ＝
１
２
·Δ
ｉＬｆ
２
·Ｔ
２ ＝

ΔｉＬｆ
８ｆ

输出电压脉动ΔＶｏ为

ΔＶｏ＝
ΔＱＣｆ
Ｃｆ ＝Ｖｏ

（１－Ｄｙ）
８ＬｆＣｆｆ２

（２．１１）

上式考虑了电容Ｃｆ充放电引起的电压脉动。此外，实际电容因有等效串联电阻ＥＳＲ，由此
导致电容电压脉动ΔＶ′ｏ为

ΔＶ′ｏ＝ＥＳＲ·ΔｉＬｆ ＝
Ｖｏ
Ｌｆｆ
（１－Ｄｙ）·ＥＳＲ （２．１１ａ）

开关管Ｑ和二极管Ｄ 截止时承受的电压等于电源电压Ｖｉｎ，即

ＶＱ ＝ＶＤ ＝Ｖｉｎ （２．１２）

三、电感电流断续工作的基本关系
图２．１（ｃ）是电感电流断续工作的波形，在０～ｔｏｎ期间，Ｑ导通，ｉＬｆ从０增加到ｉＬｆｍａｘ；在

ｔｏｎ～ｔｏｎ＋ｔｏｆｆａ期间，Ｄ续流，ｉＬｆ自ｉＬｆｍａｘ降到零；在ｔｏｎ＋ｔｏｆｆａ～Ｔ期间，ｉＬｆ、ｉＱ、ｉＤ均为零，负载电流
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Ｉｏ由Ｃｆ提供。这三种开关模态对应的电路结构参见图２．２。

Ｑ导通期间，ｉＬｆ的增加量

ΔｉＬｆ ＝ｉＬｆｍａｘ ＝
Ｖｉｎ－Ｖｏ
Ｌｆ

·ＤｙＴ

Ｑ关断，ｉＬｆ下降，在ｔ＝ｔｏｎ＋ｔｏｆｆａ时，ｉＬｆ 降为零，因
ｔｏｆｆａ
Ｔ ＜１－Ｄｙ

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｏ
Ｌｆ
ｔｏｆｆａ

稳态时，ｉＬｆ增长量等于下降量，故有

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ

Ｄｙ＋
ｔｏｆｆａ
Ｔ

＝ ｔｏｎ
ｔｏｎ＋ｔｏｆｆａ

（２．１３）

若电流连续，则ｔｏｆｆａ＝ｔｏｆｆ＝Ｔ－ｔｏｎ，Ｖｏ／Ｖｉｎ＝Ｄｙ。
电感电流断续时，输出电流Ｉｏ仍等于电感电流的平均值，即

Ｉｏ＝ １Ｔ
１
２ｉＬｆｍａｘ

·ｔｏｎ＋１２ｉＬｆｍａｘ
·ｔ（ ）ｏｆｆａ ＝

ｉＬｆｍａｘ
２Ｔ
（ｔｏｎ＋ｔｏｆｆａ）

将（２．１３）式代入，得

Ｉｏ＝ Ｄ２ｙ
２Ｌｆｆ

Ｖｉｎ
Ｖｏ－（ ）１Ｖｉｎ （２．１４）

（２．１４）式表明，在电流断续时，输出电压Ｖｏ不仅与Ｖｉｎ和Ｄｙ有关，而且与负载电流Ｉｏ大小有
关，当Ｉｏ＝０时，Ｖｏ＝Ｖｉｎ。
电流断续时可分为两种情况，一种是输入电压Ｖｉｎ不变、输出电压可变的情况，另一种是

输出电压Ｖｏ不变、输入电压可变的情况，前者如用作电动机调速控制，不同的输出电压可得
到不同的电动机转速，后者如用于开关电源，不论输入电压Ｖｉｎ和负载如何变化，输出电压Ｖｏ
是不变的。

四、Ｖｉｎ不变时的电感电流连续与断续的边界和外特性曲线
电感电流临界连续的特点是在开关管Ｑ截止期末，电感电流ｉＬｆ刚降为零，此时负载电

流Ｉｏ和ｉＬｆ间关系为

Ｉｏ＝ １２ｉＬｆｍａｘ
（２．１５）

临界电流连续时，Ｖｏ＝ＤｙＶｉｎ仍正确，故有

ｉＬｆｍａｘ ＝
Ｖｉｎ－Ｖｏ
Ｌｆｆ

Ｄｙ ＝
（１－Ｄｙ）ＤｙＶｉｎ

Ｌｆｆ
（２．１６）

设用ＩｏＧ表示临界电流连续时的负载电流，则

ＩｏＧ ＝Ｉｏ＝ １２ｉＬｆｍａｘ ＝
Ｖｉｎ（１－Ｄｙ）Ｄｙ

２Ｌｆｆ
（２．１７）
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在Ｄｙ ＝０．５时，ＩｏＧ 达最大值，ＩｏＧ ＝ＩｏＧｍａｘ

ＩｏＧｍａｘ＝ Ｖｉｎ
８Ｌｆｆ

（２．１８）

代入（２．１７）式，得

ＩｏＧ ＝４ＩｏＧｍａｘ（１－Ｄｙ）Ｄｙ （２．１９）

联立（２．１４）式和（２．１８）式，经整理后得

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

１
１
４Ｄ２ｙ

· Ｉｏ
ＩｏＧｍａｘ＋

１
（２．２０）

（２．１）式和（２．２０）式确定了Ｂｕｃｋ变换器在电流连续与断续区外特性曲线的变化规律，
外特性曲线是指输出电压Ｖｏ与负载电流Ｉｏ的关系曲线。（２．１８）式和（２．１９）式确定了电流
连续与断续边界。由此，可画出Ｂｕｃｋ变换器的标么外特性曲线，见图２．３（ａ），标么外特性
的纵坐标是Ｖｏ／Ｖｉｎ，横坐标是Ｉｏ／ＩｏＧｍａｘ。在电流连续区，因假定电力电子器件为理想器件和

ＬｆＣｆ无损耗，故输出电压Ｖｏ与负载电流大小无关，Ｖｏ仅由占空比Ｄｙ确定。在电流断续区，

Ｄｙ不变时，随Ｉｏ的降低，输出电压Ｖｏ增大。若Ｉｏ＝０，则Ｖｏ＝Ｖｉｎ，外特性为非线性。实际

Ｂｕｃｋ变换器的外特性即使在电流连续区也是下坠的，Ｉｏ加大，Ｖｏ降低，为了保持Ｖｏ不变，应
适当加大占空比Ｄｙ。输入电压Ｖｉｎ不变时，加大Ｌｆ或提高开关频率ｆ可减小临界负载电流
最大值ＩｏＧｍａｘ，即减小电流断续区。

图２．３　Ｂｕｃｋ变换器的特性曲线

五、Ｖｏ不变时的电流连续与断续边界和标么特性
输出电压Ｖｏ不变时，临界负载电流ＩｏＧ的表达式为

ＩｏＧ ＝ １２ｉＬｆｍａｘ ＝
Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ） （２．２１）

在Ｄｙ ＝０时，临界负载电流达最大值ＩｏＧｍａｘ

ＩｏＧｍａｘ＝ Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（２．２２）
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上式代入（２．１４）式，得

Ｄｙ ＝
Ｖｏ
Ｖｉｎ

Ｉｏ
ＩｏＧｍａｘ

１－ＶｏＶ

烄

烆

烌

烎ｉｎ

１
２

（２．２３）

图２．３（ｂ）是Ｂｕｃｋ变换器在Ｖｏ不变时的标么特性曲线，横坐标为Ｉｏ／ＩｏＧｍａｘ，纵坐标为占
空比Ｄｙ，虚线表示边界，右上方为电流连续区，左下方为电流断续区。占空比不变，在电感
电流临界状态工作时，若加大负载，则进入电流连续区。理想情况下，在电流连续区，负载的
变化不会引起输出电压Ｖｏ的变化；若减小负载，则进入电流断续区。即使负载电流不变，输
入电压Ｖｉｎ变化，为了保持输出电压不变，必须调节占空比Ｄｙ，也会引起电感电流从连续到
断续或作相反方向的变化。

六、电力电子器件的工作条件
双极型功率晶体管和功率场效应管并不是理想开关，导通时有电压降Ｖｃｅｓ或电阻ＲＤｓ，

截止时有漏电流，开通需要一定时间ｔｏｎ，包括开通延迟时间ｔｄ（或ｔｄ（ｏｎ））和电流上升时间ｔｒ；
关断时间ｔｏｆｆ包括存储时间ｔｓ（对 ＭＯＳＦＥＴ为关断延迟时间ｔｄ（ｏｆｆ））和电流下降时间ｔｆ。以上
开关时间是在理想驱动电压和阻性负载条件下生产厂家给出的数据，实际条件下还会有较
大的不同。二极管应采用快恢复管，若它原先是通过电流的，开关管Ｑ导通使其反偏时，电
流先降到零，接着有反向恢复电流ｉＲ通过，ｉＲ逐渐增加到其最大值ｉｒｒ即最大反向恢复电流，
然后恢复到零，存在反向恢复电流的时间称为反向恢复时间ｔｒｒ。
用双极型功率晶体管构成的Ｂｕｃｋ变换器，在电感电流连续时的工作波形如图２．４（ａ）

所示，图中Ｖｃｅ是开关管集电极与发射极间电压，ｉｃ是集电极电流。ｉｂ在ｔ＝０时跃升，在ｔ＝
ｔ５时降为零。ｉｂ跳高后，经延迟时间ｔｄ，到ｔ＝ｔ１ 时ｉｃ才上升，在ｔ１ ～ｔ２ 的ｉｃ上升期间，因ｉｃ
小于电感电流ｉＬｆ，故ｉｃ＝ｉＬｆ－ｉＤ，ｉＤ 为流过二极管的电流，表明这段时间内开关管和二极管
同时有电流流过，集射极电压Ｖｃｅ＝Ｖｉｎ＋ＶＤ并没有变化，ＶＤ是二极管的通态压降。ｔ＝ｔ２时，

ｉｃ＝ｉＬｆ，ｉＤ ＝０，此后二极管流过反向恢复电流ｉＲ，故ｉｃ＝ｉＬｆ＋ｉＲ。ｔ＝ｔ３时ｉＲ 达最大值ｉｒｒ，

ｉｃｍａｘ＝ｉＬｆ＋ｉｒｒ。此后，二极管逐渐恢复阻断状态，开关管的Ｖｃｅ逐渐下降。ｔ＝ｔ４ 时二极管反
向恢复结束，开关管进入稳态导通，ｉＲ＝０，ｉｃ＝ｉＬｆ，Ｖｃｅ＝Ｖｃｅｓ。ｔ＝０～ｔ４为开关管的开通过程，

这段时间很短，可认为电流ｉＬｆ 不变。ｔ４ ～ｔ５ 为开关管开通时间，ｉＬｆ 增长，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ

。

ｔ＝ｔ５时ｉｂ降为零，在开关管的存储时间ｔｓ内，ｔ５～ｔ６期间，Ｖｃｅ仍为Ｖｃｅｓ，ｉＬｆ 继续增长。

ｔ６ ～ｔ７期间，开关管退出饱和，Ｖｃｅ增长，Ｖｃｅ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ－Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ
，ｉｃ＝ｉＬｆ有所下降。ｔ＝ｔ７后，

为开关管下降时间ｔｆ，ｉｃ迅速下降，因ｉｃ＜ｉＬｆ，电感Ｌｆ感应电势反向，二极管续流，开关管和
二极管同时导通，ｉｃ＋ｉＤ ＝ｉＬｆ。ｔ＝ｔ８ 时，ｉｃ＝０，ｉＤ ＝ｉＬｆ，开关管完全截止。
图２．４（ｂ）是双极型功率晶体管开关过程中Ｖｃｅ和ｉｃ的关系曲线，称晶体管的负载线，是

表明开关过程中器件电流电压应力的曲线。其中直线ＯＣＤ 是晶体管饱和导通时的伏安特
性，饱和压降Ｖｃｅｓ大致和集电极电流ｉｃ成正比。曲线ＡＢＣ是开通过程负载线，Ａ点相对于

ｔ＝０，ｉｂ已加于管子基射极，Ｖｃｅ＝Ｖｉｎ，ｉｃ＝０。在ｔ１～ｔ３期间，ｉｃ从零增长到ｉＬｆ＋ｉｒｒ，但Ｖｃｅ变
化不大，对应于曲线ＡＢ段，Ｂ点是开通过程中损耗最大点。ＢＣ对应于二极管从ｉｒｒ到完全阻
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断，晶体管电压Ｖｃｅ减小，电流ｉｃ减小，损耗也随之下降。在Ｃ点，Ｖｃｅ＝Ｖｃｅｓ，ｉｃ＝ｉＬｆ，晶体管饱
和导通。ＤＥＡ 为关断负载线。从Ｃ到Ｄ 对应于图（ａ）的ｔ４ ～ｔ５，在晶体管导通期间电感电流
增加量ΔｉＬｆ相当于ＣＤ 间纵坐标的距离。在ｔ５～ｔ７期间，ｉｂ＝０，ｉｃ变化不大，Ｖｃｅ在存储时间
结束后上升，对应于关断负载线的ＤＥ 段，在Ｅ点，晶体管关断损耗达最大值。ＥＡ 段对应于

ｔ７ ～ｔ８，集电极电流ｉｃ迅速下降，管子的电流应力减小。

图２．４　Ｂｕｃｋ变换器开关管开关过程

由此可见，电流连续工作的Ｂｕｃｋ变换器开关管开通和关断过程中有两个特点，一是出
现开关管和二极管同时导通的情况，二是开关过程中开关管的损耗远大于导通或截止期间
的损耗，必须采取措施限制开关损耗，才能保证变换器正常工作。应用快速恢复二极管，缩
短二极管反向恢复时间，减小反向恢复最大电流ｉｒｒ，有助于减小开关管开通时的功耗。
开关管为功率场效应管时，在关断过程中，电感电流给开关管的结电容充电，延缓了器

件电压升高的速度，其关断电压应力比双极型功率晶体管低。开通过程中，场效应管除要通
过电感电流ｉＬｆ和二极管反向恢复电流ｉＲ外，还有其结电容的容性放电电流流过。

Ｂｕｃｋ变换器在电感电流断续工作时，开关管导通前，ｉＬｆ已降为零，二极管电流是在没有
负偏压的情况下降为零的，不存在反向恢复电流，改善了开关管的开通条件和二极管的反向
恢复条件。但在负载电流相同时，电感电流最大值比电流连续时大得多，使开关管的关断损
耗和通态损耗加大。
实际变换器的元器件间有连接线，连接线有分布电感。开关管关断过程中，电流的快速

下降在分布电感中引起很大的感应电势，该电势与电源电压Ｖｉｎ叠加，在开关管的集射极产
生很大的电压尖峰，并伴随着高频振荡，进一步恶化关断条件。应在变换器的输入端并接电
容，并使该电容、开关管Ｑ、二极管Ｄ及它们间连接线所包围的面积尽量小，以减小回路的分
布电感，减小开关管关断电压尖峰。并接电容还可降低Ｂｕｃｋ变换器输入电源电流的脉动。
为了减小变换器刚接通电源时的冲击电流和输出电压浪涌减小对电源和用电设备的危

害，Ｂｕｃｋ变换器都用软启动工作方式，即启动时占空比Ｄｙ从零逐渐增大。现有ＰＷＭ 集成
控制芯片均有软启动功能。
七、滤波电感最大工作电流的限制
滤波电感一般采用具有磁芯的电感，在磁芯上绕上一定匝数的线圈构成。在磁芯未饱和
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时，电感量和磁心截面积与线圈的匝数平方成正比，与磁芯的气隙成反比。常用的磁芯材料有
硅钢片、铁镍软磁合金（坡莫合金）、非晶与微晶合金、宽恒磁导合金、软磁铁氧体和铁粉芯等。

磁化曲线，即磁感应Ｂ与磁场强度Ｈ 关系曲线，是表征磁性材料特性的曲线。在磁场强度Ｈ
较小区，磁感应Ｂ几乎和磁场强度成正比，称为不饱和区；磁场强度Ｈ 超过一定值后，Ｂ和Ｈ
的变化规律像没有磁性材料的空气介质一样，为饱和工作区；在两者之间为过渡区，Ｂ／Ｈ 值不
断减小，直到饱和值。为了减小滤波电感体积重量，在最大工作电流时，一般让铁心工作在接
近饱和点。这时若电流减小，磁芯进入不饱和区，滤波电感值必会增大。例如，在某一典型设
计实例中，额定电流为２Ａ时，Ｌｆ＝３５μＨ，电流为零时，Ｌｆ＝４４μＨ。由此可见，滤波电感有确
定的工作电流范围，若工作过程中电流增大到超出该工作范围，则电感将急剧减小，电流迅速增
大，这是不容许的。因此，必须设置过流保护，防止输出端短路等故障导致变换器开关管的损坏。

２．１．２　Ｂｏｏｓｔ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式

图２．５　Ｂｏｏｓｔ变换器的主电路及其主要工作波形

Ｂｏｏｓｔ变换器是输出电压Ｖｏ高于或等于输入电压Ｖｉｎ的直流变换器，其主电路也由四个
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元器件构成，见图２．５（ａ），与Ｂｕｃｋ不同之处是电感Ｌｆ在输入端，常称为升压电感。开关管

Ｑ也为ＰＷＭ工作，但最大占空比不允许为１。图２．５（ａ）是主电路，（ｂ）是电感电流连续工
作时的主要波形，（ｃ）电感电流断续时的主要波形。电流连续时有两个开关模态，即Ｑ导通
时的开关模态１，等效电路见图２．６（ａ）；Ｑ关断时的开关模态２，等效电路见图２．６（ｂ）。电
流断续时除以上两个模态外，还有一个Ｑ和Ｄ 电流均为零的模态，即开关模态３，这时负载
电流由电容Ｃｆ提供，等效电路见图２．６（ｃ）。在电感电流连续与断续之间也有临界电感电流
连续模态。

图２．６　Ｂｏｏｓｔ的开关模态等效电路

二、电感电流连续工作的基本关系
参见图２．５（ｂ），ｔ＝０，Ｑ导通，Ｖｉｎ 全部加在Ｌｆ上，ｉＬｆ 增加，负载功率由Ｃｆ贮能提供；

ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ达最大值ｉＬｆｍａｘ，关断Ｑ，ｉＬｆ通过二极管Ｄ向负载端流动，电源功率和电感贮能一
起向Ｃｆ和负载转移，Ｃｆ充电，ｉＬｆ 减小；ｔ＝Ｔ 时，ｉＬｆ ＝ｉＬｆｍｉｎ，Ｑ再次导通，进入下一个开关
周期。

Ｑ导通期间的电压平衡方程和ｉＬｆ的增量ΔｉＬｆ为

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ

ＣｆｄＶｏｄｔ ＝Ｉｏ≈
Ｖｏ
ＲＬＤ

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｉｎ
Ｌｆ
ＤｙＴ

Ｑ截止期间电压平衡方程式和ｉＬｆ的下降量ΔｉＬｆ为

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｏ－Ｖｉｎ

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｏ－Ｖｉｎ
Ｌｆ

（１－Ｄｙ）Ｔ
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稳态工作时，在一个开关周期内，电感电流增加量应等于下降量，有

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

１
１－Ｄｙ

（２．２４）

若不计变换器损耗，则

Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

１
（１－Ｄｙ）

（２．２５）

式中，Ｉｉｎ和Ｉｏ为变换器输入电流和负载电流平均值。设ＩＬｆ为电感电流平均值

ＩＬｆ ＝
ｉＬｆｍｉｎ＋ｉＬｆｍａｘ

２

则 Ｉｉｎ＝ＩＬｆ （２．２６）

通过二极管电流的平均值ＩＤ等于负载电流Ｉｏ，即

ＩＤ ＝Ｉｏ＝ ＶｏＲＬＤ
（２．２７）

通过开关管电流平均值ＩＱ为

ＩＱ ＝ＩＬｆ－ＩＤ ＝Ｉｉ－Ｉｏ＝
Ｄｙ

１－Ｄｙ
Ｉｏ （２．２８）

开关管和二极管电流最大值

ｉＱｍａｘ ＝ｉＤｍａｘ ＝ｉＬｆｍａｘ ＝ＩＬｆ＋
１
２ΔｉＬｆ ＝

Ｉｏ
１－Ｄｙ

＋
（１－Ｄｙ）ＤｙＶｏ
２Ｌｆｆ

（２．２９）

开关管和二极管截止时承受的电压等于输出电压

ＶＱ ＝ＶＤ ＝Ｖｏ （２．３０）

输入电流脉动Δｉｉｎ等于电感电流的脉动ΔｉＬｆ，即

Δｉｉｎ＝ｉＬｆｍａｘ－ｉＬｆｍｉｎ ＝
Ｖｉｎ
Ｌｆｆ
Ｄｙ ＝

Ｖｏ
Ｌｆｆ
Ｄｙ（１－Ｄｙ） （２．３１）

若设输出电压在一个开关周期内变化较小，则输出电压的脉动量可用Ｑ导通期间Ｃｆ的
放电量ＱＣｆ计算，ＱＣｆ ＝ＩｏＤｙＴ，又ＱＣｆ ＝Ｃｆ·ΔＶｏ，故

ΔＶｏ＝ ＤｙＣｆｆ
Ｉｏ （２．３２）

以上关系是在和Ｂｕｃｋ变换器相同假设条件下得到的。这时由（２．２４）式可见，当占空比

Ｄｙ接近于１时，输出电压Ｖｏ趋于无穷大。实际上电路中的损耗使Ｂｏｏｓｔ变换器在大的占空
比时偏离（２．２４）式。以下仅从计及电感Ｌｆ的寄生电阻ｒＬｆ的影响求取Ｖｏ和Ｖｉｎ之间关系。

Ｑ导通期间电感电流增量ΔｉＬｆ

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｉｎ－ｒＬｆｉＬｆｍｉｎ

Ｌｆ
ＤｙＴ
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Ｑ截止期间电感电流减小量ΔｉＬｆ为

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｏ （－ Ｖｉｎ－ｒＬｆｉＬ ）ｆｍａｘ

Ｌｆ
（１－Ｄｙ）Ｔ

若ｉＬｆ脉动较小，则ｉＬｆｍａｘ ＝ｉＬｆｍｉｎ ＝Ｉｉ，得

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

１－Ｄｙ

（１－Ｄｙ）２＋
ｒＬｆ
ＲＬＤ

（２．３３）

上式中的ｒＬｆ／ＲＬＤ项就是计及电阻ｒＬｆ后引入的，使Ｖｏ＝ｆ（Ｖｉｎ，Ｄｙ）曲线在大的Ｄｙ下变平坦
并下坠，因此必须限制Ｄｙ 最大值，防止在特性下坠区工作。
三、临界电感电流连续工作边界
稳态工作时，在开关管Ｑ导通前电感电流ｉＬｆ刚降为零的工作状态为临界电感电流连续

工作状态。设ＩＬｆＧ是临界电感电流的平均值，则有

ＩＬｆＧ ＝
１
２ｉＬｆｍａｘ ＝

Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

Ｄｙ ＝
Ｖｏ
２ＬＬｆｆ

Ｄｙ（１－Ｄｙ） （２．３４）

在输入电压不变时，Ｖｉｎ为常量，则Ｄｙ ＝１，ＩＬｆＧ 达最大值ＩＬｆＧｍａｘ

ＩＬｆＧｍａｘ ＝
Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

（２．３５）

ＩＬｆＧ ＝ＩＬｆＧｍａｘＤｙ （２．３６）

在Ｂｏｏｓｔ变换器中，负载电流Ｉｏ仅是流过二极管Ｄ的那一部分电感电流。设ＩｏＧ为临界
电感电流连续时的负载电流

ＩｏＧ ＝ＩＬｆＧ（１－Ｄｙ）＝
Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ）Ｄｙ

在Ｄｙ ＝０．５时，ＩｏＧ 达最大值ＩｏＧｍａｘ

ＩｏＧｍａｘ＝ Ｖｉｎ
８Ｌｆｆ

（２．３７）

ＩｏＧ ＝４ＩｏＧｍａｘ（１－Ｄｙ）Ｄｙ （２．３８）

输出电压Ｖｏ为常量，由（２．３４）式，Ｄｙ ＝０．５，ＩＬｆＧ 达最大值ＩＬｆＧｍａｘ

ＩＬｆＧｍａｘ ＝
Ｖｏ
８Ｌｆｆ

（２．３９）

ＩＬｆＧ ＝４ＩＬｆＧｍａｘ（１－Ｄｙ）Ｄｙ （２．４０）

ＩｏＧ ＝ Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ）２Ｄｙ （２．４１）

当Ｄｙ ＝１／３时，ＩｏＧ 达最大值ＩｏＧｍａｘ

ＩｏＧｍａｘ＝ ２２７
Ｖｏ
Ｌｆｆ

（２．４２）
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ＩｏＧ ＝２７４ＩｏＧｍａｘ
（１－Ｄｙ）２Ｄｙ （２．４３）

图２．７是电感电流临界连续边界曲线，曲线上方为电感电流连续区，下方为断续区。图

２．７（ａ）是Ｖｉｎ为常量时ＩＬｆＧ和ＩｏＧ随Ｄｙ变化时的曲线；图２．７（ｂ）是Ｖｏ为常量时ＩＬｆＧ和ＩｏＧ随

Ｄｙ 变化的曲线。Ｂｏｏｓｔ变换器电感电流不连续的边界线相当宽。

图２．７　电感电流连续和断续工作边界

四、电感电流断续工作的基本关系
电感电流断续时，开关管Ｑ导通期间电感电流增长量为

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｉｎ
Ｌｆ
ＤｙＴ

Ｑ截止期间电感电流减小量为

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｏ－Ｖｉｎ
Ｌｆ ΔＴ

式中，ΔＴ为Ｑ 关断时电感电流持续时间，ΔＴ＜ （１－Ｄｙ）Ｔ。稳态时两ΔｉＬｆ相等，故

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Δ＋Ｄｙ
Δ

（２．４４）

Δ＝ Ｖｉｎ
Ｖｏ－Ｖｉｎ

Ｄｙ （２．４５）

不计变换器损耗

Ｉｏ
Ｉｉｎ ＝

Δ
Ｄｙ＋Δ

（２．４６）

变换器输入电流等于电感电流平均值

Ｉｉｎ＝ＩＬｆ ＝
１
２ｉＬｆｍａｘ

（Ｄｙ＋Δ） （２．４７）

变换器输出电流等于流过二极管电流的平均值
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Ｉｏ＝ＩＤ ＝ １２ｉＬｆｍａｘΔ＝
Ｖｏ
ＲＬＤ

（２．４８）

输出电压Ｖｏ不变时，将（２．４２）式和（２．４６）式代入，得

Ｄ２ｙ ＝ ４２７
Ｉｏ
ＩｏＧｍａｘ

Ｖｏ
Ｖｉｎ－（ ）１ＶｏＶｉｎ （２．４９）

这就是输出电压Ｖｏ不变时，输入输出电压、负载电流和占空比间关系式。电流断续时，
即使输入电压Ｖｉｎ不变，在负载变化时也必须调节Ｄｙ才能使Ｖｏ不变。由（２．４９）式得到占空
比Ｄｙ后，即可求得开关管电流最大值ｉＱｍａｘ和平均值ＩＱ，二极管电流最大值ｉＤｍａｘ和平均值

ＩＤ为

ｉＱｍａｘ ＝ｉＤｍａｘ ＝ｉＬｆｍａｘ ＝
Ｖｉｎ
Ｌｆｆ
Ｄｙ （２．５０）

ＩＱ＝１２ｉＬｆｍａｘＤｙ＝
Ｖｉｎ
２ＬｆｆＤ

２
ｙ （２．５１）

ＩＤ ＝ １２ｉＬｆｍａｘΔ

将（２．４５）式、（２．４９）式代入上式，得

ＩＤ ＝ ２Ｖｏ
２７Ｌｆｆ

Ｉｏ
ＩｏＧｍａｘ ＝

Ｉｏ （２．５１ａ）

电感电流断续工作时，开关管导通期间存储于电感的磁能在关断期间全部通过二极管
转移到输出端，如果变换器负载电阻很大或不接负载，则必然使Ｃｆ储能不断增加，使Ｖｏ不断
加大，因此没有输出电压调节的Ｂｏｏｓｔ变换器不允许在输出端开路情况下工作。

Ｖｉｎ不变时，输出电压Ｖｏ表达式留给读者导出。

五、电力电子器件的工作条件
电感电流连续工作时，开关管开通期间流过的电流最大值ｉＱ ＝ｉＬｆｍｉｎ＋ｉｒｒ，ｉＬｆｍｉｎ是Ｑ关断

期末的电感电流，ｉｒｒ是二极管反向恢复电流最大值。用功率场效应管时，Ｑ开通期间还有一
个容性开通电流流过。二极管宜用快恢复二极管、肖特基二极管或碳化硅肖特基二极管。
电感电流断续工作时，开关管开通时二极管电流已为零，因二极管电流是随电感电流的

下降而降低的，没有反向恢复电流，开关管开通时电流从零开始增长，开通损耗显著降低。
输出电流Ｉｏ相同时，断续工作电感电流最大值ｉＬｆｍａｘ比电流连续时大得多，使开关管的通态损
耗加大，关断应力加大。

２．１．３　Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器是输出电压可低于或高于输入电压的一种单管直流变换器，其主电
路与Ｂｕｃｋ或Ｂｏｏｓｔ变换器所用元器件相同，也由开关管、二极管、电感和电容等构成，如图

２．８（ａ）所示。与Ｂｕｃｋ和Ｂｏｏｓｔ不同的是电感Ｌｆ在中间，不在输出端也不在输入端，且输出
电压极性与输入电压相反。开关管也采用ＰＷＭ 控制方式。Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器也有电感
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电流连续和断续两种工作方式，图２．８（ｂ）是电感电流连续时的主要波形，图２．８（ｃ）是电感
电流断续时的主要波形图。图２．９是Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器在不同工作模态时的等效电路图，
电感电流连续工作时，有两种工作模态，图２．９（ａ）是开关管Ｑ导通工作模态，图２．９（ｂ）是Ｑ
关断、Ｄ续流时的工作模态。电感电流断续时，除有上述两种工作模态外，还有一个电感电
流为零的模态，如图２．９（ｃ）所示，此时负载功率由存贮在电容Ｃｆ的能量提供。在电流连续
与断续工作模式之间为临界电感电流连续工作状态，此时，在开关管Ｑ开通前电感电流刚降
为零。见图２．１０。

图２．８　Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器主电路拓扑和主要工作波形

二、电感流连续工作原理和基本关系
电感电流连续工作时，Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器有开关管Ｑ导通和Ｑ 关断两种工作模态。
在开关模态１〔０～ｔｏｎ〕：
ｔ＝０时，Ｑ导通，电源电压Ｖｉｎ加在电感Ｌｆ上，电感电流线性增长，二极管Ｄ截止，负载
电流由电容Ｃｆ提供：

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ

双 向 直 流 变 换 器
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图２．９　Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ不同开关模态下等效电路

Ｉｏ＝ ＶｏＲＬＤ

ＣｆｄＶｏｄｔ ＝Ｉｏ

ｔ＝ｔｏｎ时，电感电流增加到最大值ｉＬｆｍａｘ，Ｑ关断。在Ｑ导通期间电感电流增加量ΔｉＬｆ

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｉｎ
Ｌｆ
·ＤｙＴ

在开关模态２〔ｔｏｎ～Ｔ〕：

ｔ＝ｔｏｎ时，Ｑ关断，Ｄ续流，电感Ｌｆ贮能转为负载功率并给电容Ｃｆ充电，ｉＬｆ在输出电压

Ｖｏ作用下下降：

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｏ

ｉＬｆ ＝Ｃｆ
ｄＶｏ
ｄｔ ＋Ｉｏ＝Ｃｆ

ｄＶｏ
ｄｔ ＋

Ｖｏ
ＲＬＤ

ｔ＝Ｔ时，ｉＬｆ减到最小值ｉＬｆｍｉｎ，在ｔｏｎ～Ｔ期间ｉＬｆ的减小量ΔｉＬｆ为

ΔｉＬｆ ＝
Ｖｏ
Ｌｆ
·ｔｏｆｆ＝ＶｏＬｆ

（１－Ｄｙ）Ｔ

此后，Ｑ又导通，转入下一工作周期。由此可见，Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器的能量转换有两个过程：
第一个过程是Ｑ开通电感Ｌｆ贮能过程，第二是电感能量向负载和电容Ｃｆ转移的过程。

稳态工作时，Ｑ导通期间ｉＬｆ的增长量应等于Ｑ关断期间ｉＬｆ的减小量，或作用在电感Ｌｆ
上电压的伏秒面积为零，有
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Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．５２）

由（２．５２）式，若Ｄｙ ＝０．５，则Ｖｏ＝Ｖｉｎ；若Ｄｙ＜０．５，则Ｖｏ＜Ｖｉｎ；反之，Ｄｙ＞０．５，Ｖｏ＞Ｖｉｎ。

设变换器没有损耗，则输入电流平均值Ｉｉ和输出电流平均值Ｉｏ之比为

Ｉｉ
Ｉｏ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．５３）

开关管Ｑ截止时，加于集电极和发射极间电压为输入与输出电压之和，这也是二极管Ｄ 截
止时所承受的电压

Ｕｃｅ＝ＵＤ ＝Ｖｉｎ＋Ｖｏ＝ Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

＝ＶｏＤｙ
（２．５４）

由图２．８（ｂ）可见，电感电流平均值ＩＬｆ等于Ｑ和Ｄ 导通期间流过的电流平均值ＩＱ 和ＩＤ
之和，即

ＩＬｆ ＝
ｉＬｆｍａｘ＋ｉＬｆｍｉｎ

２ ＝ＩＱ＋ＩＤ

ΔｉＬｆ ＝ｉＬｆｍａｘ－ｉＬｆｍｉｎ ＝
Ｖｉｎ
Ｌｆｆ
Ｄｙ

电感电流最大值ｉＬｆｍａｘ和最小值ｉＬｆｍｉｎ为

ｉＬｆｍａｘ ＝ＩＬｆ＋
１
２ΔｉＬｆ ＝ＩＬｆ＋

Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

·Ｄｙ （２．５５）

ｉＬｆｍｉｎ ＝ＩＬｆ－
１
２ΔｉＬｆ ＝ＩＬｆ－

Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

·Ｄｙ （２．５６）

负载电流Ｉｏ等于流过二极管Ｄ 电流的平均值ＩＤ，即在ｔ＝ｔｏｎ ～Ｔ 期间电感电流的平
均值

Ｉｏ＝ ＶｏＲＬＤ ＝
ＩＬｆ（１－Ｄｙ） （２．５７）

Ｉｉｎ＝ＩＬｆＤｙ （２．５８）

开关管Ｑ和二极管Ｄ 电流的最大值ｉＱｍａｘ、ｉＤｍａｘ等于电感电流最大值ｉＬｆｍａｘ

ｉＱｍａｘ ＝ｉＤｍａｘ ＝ｉＬｆｍａｘ ＝ＩＬｆ＋
１
２ΔｉＬｆ ＝

Ｉｏ
１－Ｄｙ

＋ Ｖｏ２Ｌｆｆ
（１－Ｄｙ） （２．５９）

Ｑ导通期间，电容Ｃｆ电压的变化量即输出电压脉动 ΔＶｏ由Ｑ 导通期间Ｃｆ放电量ＱＣｆ ＝
ＩｏＤｙＴ 计算，因ＱＣｆ ＝Ｃｆ·ΔＶｏ，故

ΔＶｏ＝ＩｏＤｙＣｆｆ
（２．６０）

双 向 直 流 变 换 器
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三、临界电感电流连续边界
设ＩＬｆＧ是临界电感电流连续时电感电流平均值

ＩＬｆＧ ＝
１
２ｉＬｆｍａｘ ＝

Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

Ｄｙ ＝
Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ） （２．６１）

和Ｂｕｃｋ与Ｂｏｏｓｔ变换器一样，分两种情况，即Ｖｉｎ不变和Ｖｏ不变。
（１）Ｖｉｎ不变
当Ｄｙ ＝１时，ＩＬｆＧ达最大值ＩＬｆＧｍａｘ：

ＩＬｆＧｍａｘ ＝
Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

（２．６２）

ＩＬｆＧ ＝ＩＬｆＧｍａｘ·Ｄｙ （２．６３）

由（２．５７）式，得

ＩｏＧ ＝ＩＬｆＧ（１－Ｄｙ）＝ＩＬｆＧｍａｘ（１－Ｄｙ）Ｄｙ ＝
Ｖｉ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ）Ｄｙ （２．６４）

当Ｄｙ ＝０．５时，ＩｏＧ 达最大值ＩｏＧｍａｘ：

ＩｏＧｍａｘ＝ Ｖｉｎ
８Ｌｆｆ

（２．６５）

ＩｏＧ ＝４ＩｏＧｍａｘ（１－Ｄｙ）Ｄｙ （２．６６）

（２）Ｖｏ不变
由（２．６１）式，Ｄｙ ＝０，ＩＬｆＧ 达最大值ＩＬｆＧｍａｘ：

ＩＬｆＧｍａｘ ＝
Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（２．６７）

ＩＬｆＧ ＝ＩＬｆＧｍａｘ（１－Ｄｙ） （２．６８）

应用（２．５７）式，得

ＩｏＧ ＝ＩＬｆＧ（１－Ｄｙ）＝ＩＬｆＧｍａｘ（１－Ｄｙ）
２

在Ｄｙ ＝０时，ＩｏＧ 达最大值ＩｏＧｍａｘ：

ＩｏＧｍａｘ＝ Ｖｏ
２Ｌｆｆ

（２．６９）

ＩｏＧ ＝ＩｏＧｍａｘ（１－Ｄｙ）２ （２．７０）

图２．１０画出了Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器在Ｖｉｎ不变（图（ａ））和Ｖｏ不变（图（ｂ））临界电流连续
边界。这种变换器与Ｂｕｃｋ变换器不同，输出电流Ｉｏ仅是电感电流ＩＬｆ的一部分，所以ＩＬｆ和

Ｉｏ的边界不相同，输出电流ＩｏＧ的边界在ＩＬｆＧ的下方。由图２．１０（ｂ）可见，在Ｖｏ不变方式工作
时，占空比小于０．５后，变换器很容易进入电流断续工作区。
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图２．１０　Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器电感电流连续与断续边界

四、电感电流断续工作时的基本关系
由电感Ｌｆ上电压伏秒面积在一个开关周期内为零的稳态工作条件，得

ＶｉｎＤｙ ＝Ｖｏ
ｔｏｆｆａ
Ｔ

式中，ｔｏｆｆａ为Ｑ关断后电感电流通过二极管的时间，在电感电流断续时，ｔｏｆｆａ＜（１－Ｄｙ）Ｔ。故

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
ｔｏｆｆａ
Ｔ

设变换器损耗为零，有

Ｉｏ
Ｉｉｎ ＝

ｔｏｆｆａ
Ｔ
Ｄｙ

变换器输出电流

Ｉｏ＝ １２ｉＬｆｍａｘ
·ｔｏｆｆａ
Ｔ ＝ Ｖｉｎ

２Ｌｆｆ
·Ｖｉｎ
Ｖｏ
·Ｄ２ｙ （２．７１）

输入电压Ｖｉｎ不变时，将（２．６５）式代入，得

Ｄｙ ＝ １２
Ｖｏ
Ｖｉｎ
· Ｉｏ
Ｉ槡 ｏＧｍａｘ

（２．７２）

输出电压Ｖｏ不变时，将（２．６９）式代入（２．７１）式，得

Ｄｙ ＝
Ｖｏ
Ｖｉｎ

Ｉｏ
Ｉ槡ｏＧｍａｘ

（２．７３）

由（２．７２）式和（２．７３）式可见，在电感电流断续时，输出电压Ｖｏ不仅是输入电压Ｖｉｎ和占空比
Ｄｙ的函数，而且是负载电流Ｉｏ的函数，并且还和其工作条件即Ｖｉｎ为常量还是Ｖｏ为常量
有关。
电流断续时，开关管电流最大值ｉＱｍａｘ、二极管电流最大值ｉＤｍａｘ和电感电流最大值ｉＬｆｍａｘ相

双 向 直 流 变 换 器
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同，即

ｉＱｍａｘ ＝ｉＤｍａｘ ＝ｉＬｆｍａｘ ＝
Ｖｉｎ
Ｌｆｆ
Ｄｙ

将（２．７２）式代入上式，并整理后有

ｉＱｍａｘ ＝ｉＤｍａｘ ＝ｉＬｆｍａｘ ＝
２ＶｏＩｏ
Ｌｆ槡 ｆ ＝ ２Ｐｏ

Ｌｆ槡ｆ
（２．７４）

由此可见，电感电流断续时通过开关管和二极管的电流最大值仅由输出功率Ｐｏ＝ＶｏＩｏ
确定，与电源电压Ｖｉｎ和占空比Ｄｙ无关。

Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ的特性更接近于Ｂｏｏｓｔ变换器，电感电流断续时，在Ｑ开通期间存贮在电

感Ｌｆ中的能量Ｌｆ２ｉ
２
Ｌｆｍａｘ＝

１
２Ｌｆ

ＶｉｎＤｙ（ ）ｆ

２

，在Ｑ截止后全部转移到负载侧，若此时负载电阻ＲＬＤ

又较大，则必使输出电压Ｖｏ升高，导致功率器件电压应力升高。

Ｂｕｃｋ变换器的电感Ｌｆ在输出端，当Ｌｆ较大时，电感电流的脉动值ΔｉＬｆ可较小，因而输出
电压Ｖｏ的脉动值也可较小。Ｂｏｏｓｔ变换器的电感Ｌｆ在输入端，可减小输入电流ｉｉｎ和输入电
压的脉动。Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器的电感Ｌｆ在中间，输入电流和通过二极管Ｄ的电流脉动均很
大，使输入电压和输出电压的脉动较大。为了减小输入电流和输出电压的脉动，在输入和输
出侧还要另加滤波器。

２．１．４　Ｃｕｋ直流变换器

一、主电路拓扑
针对Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器输入和输出电流脉动大的缺点，美国加州理工学院Ｓｌｏｂｏｄａｎ

Ｃｕｋ教授提出了单管Ｃｕｋ变换器，该变换器输入和输出端都有电感，主电路见图２．１１（ａ），
该电路中除有输入电感Ｌ１和输出电感Ｌ２外，还有一个电容Ｃ１。观察图２．１１（ａ），左侧为

Ｂｏｏｓｔ变换器，由Ｑ、Ｄ、Ｌ１和Ｃ１构成，Ｃ１相当于Ｂｏｏｓｔ变换器的输出电容Ｃｆ；右侧为Ｂｕｃｋ变
换器，由Ｑ、Ｄ、Ｌ２和Ｃｆ构成，Ｃ１相当于Ｂｕｃｋ变换器的输入电源；即Ｃｕｋ变换器由Ｂｏｏｓｔ和

Ｂｕｃｋ级联而成，但共用开关管Ｑ和二极管Ｄ。Ｃｕｋ变换器和Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器一样，输出
电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ极性相反，输出电压可低于、等于或高于输入电压。

Ｃｕｋ变换器也有电流连续和断续两种工作方式，但这里不是指电感电流的连续和断续，
而是指流过二极管电流的连续或断续。在一个开关周期内，开关管截止期间，若二极管的电
流总是大于零，则为电流连续工作状态；若二极管的电流有一段时间为零，则为电流断续工
作方式；若在开关管Ｑ开通前，二极管的电流刚降为零，则为临界连续工作方式。图２．１１
（ｂ）和２．１１（ｃ）分别给出了电流连续和断续时的电路主要波形图。图２．１２是Ｃｕｋ变换器不
同开关模态下的等效电路图，电流连续时，有两种开关模态，如图２．１２（ａ）和２．１２（ｂ）所示，
前者为开关管Ｑ导通时的等效电路，后者为开关管关断时的等效电路。电流断续时有三种
开关模态，前两种和图２．１２（ａ）、（ｂ）相同，第三种是二极管Ｄ电流为零的模态，在此模态
下Ｑ和Ｄ都没有电流，负载电流Ｉｏ由电容Ｃｆ提供，在Ｃｆ与电源Ｖｉｎ间有一个环流流动，在

Ｖｏ＞Ｖｉｎ时环流顺时针方向流动，反之则反时针方向流动。由于篇幅有限，不再讨论电流
断续工作状态。

第２章／不隔离的双向直流变换器



３２　　　

图２．１１　Ｃｕｋ变换器主电路图及其主要工作波形

二、电流连续工作方式基本关系
讨论前先作以下假定：① 所用开关管和二极管为理想器件，即开关时间为零，通态压降

为零；② 电感和电容为理想元件，电容Ｃ１足够大，在一个开关周期中Ｃ１端电压可认为不变；

③ 不计线路分布参数；④ 开关频率远高于滤波器Ｌ２Ｃｆ的谐振频率，忽略Ｃｆ端电压Ｖｏ的
脉动。
电流连续工作，Ｃｕｋ变换器有两个开关模态：
在开关模态１〔０～ｔｏｎ〕：

ｔ＝０时，开关管导通，Ｃｕｋ变换器形成以Ｑ为分界的两个回路，左回路由电源、Ｌ１和Ｑ

双 向 直 流 变 换 器
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图２．１２　不同开关模态的等效电路

构成，在电源电压Ｖｉｎ作用下，电感电流ｉＬ１线性增长，二极管反偏截止。右回路由Ｃ１、Ｌ２、Ｃｆ
和Ｑ构成，电容Ｃ１经Ｑ向负载和Ｃｆ放电，ｉＬ２也线性增长。Ｌ１和Ｌ２的电流都流经开关管Ｑ。

ｄｉＬ１
ｄｔ ＝ＶｉｎＬ１

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝

ＶＣ１－Ｖｏ
Ｌ２

ｉＱ ＝ｉＬ１＋ｉＬ２

ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬ１达最大值ｉＬ１ｍａｘ，ｉＬ２也达最大值ｉＬ２ｍａｘ，通过开关管Ｑ的电流也达到最大值。
在开关模态２〔ｔｏｎ～Ｔ〕：

ｔ＝ｔｏｎ时，开关管Ｑ关断，Ｄ续流，形成以Ｄ为界的两个回路，左回路由电源、Ｌ１、Ｃ１和Ｄ
构成，电源和电感Ｌ１串联给Ｃ１充电，故ｉＬ１下降，因Ｃ１较大，可认为ＶＣ１变化不大。右回路由

Ｌ２、Ｃｆ、Ｄ等构成，ｉＬ２在输出电压Ｖｏ作用下下降，可见，通过Ｄ的电流也是ｉＬ１和ＩＬ２之和。

ｄｉＬ１
ｄｔ ＝

ＶＣ１－Ｖｉｎ
Ｌ１

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝ＶｏＬ２

ｉＤ ＝ｉＬ１＋ｉＬ２

ｔ＝Ｔ时，ｉＬ１ ＝ｉＬ１ｍｉｎ，ｉＬ２ ＝ｉＬ２ｍｉｎ，ｉＤ ＝ｉＤｍｉｎ，此后Ｑ又导通，转入下一个开关周期。
由此可见，Ｃｕｋ变换器中电源能量经过三次变换才到负载，第一次Ｑ导通，电感贮能增

长，电源能量转为磁场能量；第二次Ｑ截止，Ｌ１的磁能转为贮于Ｃ１的电能；第三次Ｑ又导通，

Ｃ１的能量转移到输出回路。实际上，第一和第三次能量转移是同时发生的，Ｃ１ 是能量存贮
和传输电容，在Ｃｕｋ变换器中起着重要作用。
稳态工作时，在一个开关周期中，电感Ｌ１和Ｌ２的电压伏秒面积为零，得
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ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ＋Ｖｏ （２．７５）

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．７６）

电容Ｃ充电电荷为左正右负。
不计变换器损耗时：

Ｉｉ
Ｉｏ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．７７）

开关管和二极管承受的电压：

ＶＱ ＝ＶＤ ＝ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ＋Ｖｏ （２．７８）

若不计电感电流的脉动，电感电流ｉＬ１和ｉＬ２可用平均值ＩＬ１和ＩＬ２表示，分别等于变换器
的输入电流Ｉｉｎ和输出电流Ｉｏ：

Ｉｉｎ＝ＩＬ１ （２．７９）

Ｉｏ＝ＩＬ２ （２．８０）

开关管Ｑ和二极管Ｄ 电流的平均值用ＩＱ和ＩＤ表示，则

ＩＱ ＝ （ＩＬ１＋ＩＬ２）Ｄｙ ＝
Ｄｙ

１－Ｄｙ
Ｉｏ＝Ｉｉｎ （２．８１）

ＩＤ ＝ （ＩＬ１＋ＩＬ２）（１－Ｄｙ）＝Ｉｏ （２．８２）

三、耦合电感的Ｃｕｋ变换器
Ｃｕｋ变换器在开关管导通时，电感Ｌ１和Ｌ２中的电流在Ｖｉｎ作用下同时增加；Ｑ关断时在

Ｖｏ作用下同时减小，即两电感电流变化规律相同，于是可采用耦合电感。耦合电感是在同一
铁心上绕两个线圈，一个线圈的自感为Ｌ１，另一个线圈的自感为Ｌ２，同时两线圈间有互感

Ｍ，通常用耦合系数ｋ＝ Ｍ２
Ｌ１Ｌ槡 ２
表示耦合程度。

电流连续状态工作时，Ｑ导通：

Ｖｉｎ＝Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＋Ｍ

ｄｉＬ２
ｄｔ

ＶＣ１－Ｖｏ＝Ｌ２
ｄｉＬ２
ｄｔ ＋Ｍ

ｄｉＬ１
ｄｔ

Ｑ截止后，有

Ｖｏ＝Ｌ２
ｄｉＬ２
ｄｔ ＋Ｍ

ｄｉＬ１
ｄｔ

ＶＣ１－Ｖｉｎ＝Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＋Ｍ

ｄｉＬ２
ｄｔ

联解Ｑ开通时方程或Ｑ 截止时方程，得
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ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｌ２－ＭＬ１－Ｍ

·
ｄｉＬ２
ｄｔ

用Ｑ开通期间电流增加量表示：

ΔｉＬ１ ＝
Ｌ２－Ｍ
Ｌ１－ＭΔ

ｉＬ２

故 Ｖｉｎ＝Ｌｅ１
ΔｉＬ１
ＤｙＴ

（２．８３）

式中，等效电感

Ｌｅ１ ＝Ｌ１１－ｋ
２

１－ｋγ
（２．８３ａ）

ｋ＝ Ｍ２
Ｌ１Ｌ槡 ２

γ＝ Ｌ１
Ｌ槡２

ｋγ＝ ＭＬ２

又 Ｖｏ＝Ｌｅ２
ΔｉＬ２

（１－Ｄｙ）Ｔ
（２．８４）

Ｌｅ２ ＝Ｌ２ １－ｋ
２

１－ｋγ

（２．８４ａ）

ｋ
γ ＝ ＭＬ１

由（２．８３ａ）式，若ｋγ→１，即Ｍ →Ｌ２，则Ｌｅ１ → ∞，ΔｉＬ１ →０，即应用耦合电感时，使互感

Ｍ 等于电感Ｌ２，等效电感Ｌｅ１相当大，输入电流脉动为零。分析（２．８４ａ）式，若ｋγ →
１，即Ｍ→

Ｌ１，则Ｌｅ２→∞，ΔｉＬ２ →０，即耦合电感的互感Ｍ等于电感Ｌ１，则等效电感Ｌｅ２相当大，输出电
流脉动为零。

２．１．５　Ｚｅｔａ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
Ｚｅｔａ变换器和Ｃｕｋ变换器一样，主电路中有两个电感Ｌ１和Ｌ２，一个能量存贮和传输电
容Ｃ１；不同的是输入输出电压极性相同，主电路的左侧类似Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器（由Ｑ、Ｄ、

Ｃ１、Ｌ１构成），右侧相当于Ｂｕｃｋ变换器的输出部分，输出电压脉动小。图２．１３是其主电路及
电流连续工作时的波形。开关管Ｑ也采用ＰＷＭ控制方式。

Ｚｅｔａ变换器也有电流连续和断续两种工作状态。电流连续状态工作时，开关管Ｑ关断
期间，二极管Ｄ的电流总大于零；电流断续工作时在Ｑ关断后，二极管Ｄ有一段时间电流为
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图２．１３　Ｚｅｔａ变换器的主电路和电流连续工作主要波形

零，负载功率由电容Ｃｆ提供；临界电流连续工作是指在开关管将开通时二极管电流刚降为
零。电流连续工作状态有两个开关模态，即Ｑ导通和Ｑ关断，等效电路见图２．１４（ａ）和
（ｂ）。电流断续工作时，除有上述两个工作模态外，还有二极管电流为零的第三个工作模
态，等效电路见２．１４（ｃ）。类似于Ｃｕｋ变换器，Ｚｅｔａ变换器在二极管Ｄ电流到零后，在Ｌ１、
Ｃ１、Ｌ２、Ｃｆ间有一个环流流动，输出电压低于输入电压时为顺时针方向环流，反之为逆时针
方向环流。
二、电流连续工作原理和基本关系
由于电容Ｃ１较大，稳态工作时Ｃ１两端电压ＶＣ１基本不变，同时因电感Ｌ１和Ｌ２上电压伏

秒面积的平均值为零，故Ｃ１充电极性为右正左负，且ＶＣ１ ＝Ｖｏ。

双 向 直 流 变 换 器
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图２．１４　Ｚｅｔａ变换器三种开关模态等效电路

在开关模态１〔０～ｔｏｎ〕：

ｔ＝０时，开关管Ｑ导通，二极管反偏截止，电源电压全部加在电感Ｌ１上，电流ｉＬ１线性增
长。同时，输入电压Ｖｉｎ与Ｃ１上电压ＶＣ１作用于Ｌ２和输出端，使ｉＬ２线性增长，故ｉＱ ＝ｉＬ１ ＋
ｉＬ２，又ｉＱ ＝ｉｉ，ｉｉ为电源电流。

ｄｉＬ１
ｄｔ ＝ＶｉｎＬ１

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝

Ｖｉｎ＋ＶＣ１－Ｖｏ
Ｌ２ ＝ＶｉｎＬ２

ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬ１ ＝ｉＬ１ｍａｘ，ｉＬ２ ＝ｉＬ２ｍａｘ，故

ｉＱｍａｘ ＝ｉＬ１ｍａｘ＋ｉＬ２ｍａｘ ＝ｉｉｍａｘ

在开关模态２〔ｔｏｎ～Ｔ〕：

ｔ＝ｔｏｎ时，Ｑ关断，ｉＬ１和ｉＬ２通过Ｄ续流，形成两个续流回路。一个由Ｌ１、Ｄ、Ｃ１构成，Ｌ１贮
能向Ｃ１转移，ｉＬ１减小；另一个回路由Ｌ２、Ｃｆ、Ｄ构成，ｉＬ２给Ｃｆ充电和向负载ＲＬＤ供电，ｉＬ２也减小。

ｄｉＬ１
ｄｔ ＝

ＶＣ１
Ｌ１ ＝

Ｖｏ
Ｌ１

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝ＶｏＬ２

ｉＤ ＝ｉＬ１＋ｉＬ２

ｔ＝Ｔ时，ｉＬ１ 达到最小值ｉＬ１ｍｉｎ，ｉＬ２ 也到ｉＬ２ｍｉｎ，ｉＤｍｉｎ ＝ｉＬ１ｍｉｎ＋ｉＬ２ｍｉｎ。此后Ｑ又导通，转入
下一个开关周期。
由以上讨论可见，Ｑ导通时ｉＬ１和ｉＬ２的增长速度仅与电源电压Ｖｉｎ有关，Ｑ关断时ｉＬ１和

ｉＬ２的下降速度也仅与输出电压Ｖｏ有关，和Ｃｕｋ变换器相同。因此，Ｌ１和Ｌ２也可用耦合电
感，耦合电感有助于减小Ｌ２电流的脉动，以减小输出电压Ｖｏ的脉动。
由稳态时电感电压伏秒面积为零，得
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Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．８５）

不计变换器损耗时，有

Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．８６）

若电感Ｌ１和Ｌ２较大，ｉＬ１和ｉＬ２脉动较小，则电感电流瞬时值ｉＬ可用其平均值ＩＬ代替，即

ｉＬ１ ＝ＩＬ１，ｉＬ２ ＝ＩＬ２。Ｑ导通期间Ｃ１放电，关断期间Ｃ１充电，稳态时Ｃ１充电量ΔＱＣ１ 等于
放电量，即

ΔＱＣ１ ＝ＩＬ２·ＤｙＴ ＝ＩＬ１·（１－Ｄｙ）Ｔ

ＩＬ１ ＝
Ｄｙ

１－Ｄｙ
ＩＬ２ （２．８７）

电感电流ＩＬ２等于变换器的输出电流Ｉｏ

Ｉｏ＝ＩＬ２ ＝
１－Ｄｙ
Ｄｙ

ＩＬ１ （２．８８）

由（２．８６）式和（２．８８）式，得

Ｉｉｎ＝ＩＬ１ （２．８９）

开关管Ｑ电流平均值ＩＱ和二极管Ｄ 电流平均值ＩＤ为

ＩＱ ＝ （ＩＬ１＋ＩＬ２）Ｄｙ ＝
Ｄｙ

１－Ｄｙ
Ｉｏ＝Ｉｉｎ＝ＩＬ１ （２．９０）

ＩＤ ＝ （ＩＬ１＋ＩＬ２）（１－Ｄｙ）＝Ｉｏ＝ＩＬ２ （２．９１）

Ｑ和Ｄ 在截止时承受的电压ＶＱ、ＶＤ为

ＶＱ ＝ＶＤ ＝Ｖｉｎ＋Ｖｏ＝ Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

（２．９２）

输出电压脉动ΔＶｏ求取方法与Ｂｕｃｋ变换器相同

ΔＶｏ＝
（１－Ｄｙ）Ｖｏ
８Ｌ２ｆ２Ｃｆ

（２．９３）

２．１．６　Ｓｅｐｉｃ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
Ｓｅｐｉｃ变换器也是正输出单管直流变换器，它与Ｚｅｔａ变换器的关系和Ｂｕｃｋ变换器与

Ｂｏｏｓｔ变换器关系类似，即若将电路中的Ｑ换成Ｄ，Ｄ 换成Ｑ，且极性相反，则Ｓｅｐｉｃ变换器
就成为Ｚｅｔａ变换器了，主电路图见图２．１５（ａ）。开关管Ｑ也为ＰＷＭ工作方式。
电流连续时，Ｓｅｐｉｃ有两种开关模态，即Ｑ导通和Ｄ 续流两种模态，等效电路见图２．１６

（ａ）和（ｂ），主要工作波形见图２．１５（ｂ）。电流断续时，除有图２．１６（ａ）和（ｂ）两个模态外，还
有一个三极管Ｑ和二极管Ｄ 电流均为零的模态，见图２．１６（ｃ），此时负载由电容Ｃｆ供电。

双 向 直 流 变 换 器
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图２．１５　Ｓｅｐｉｃ变换器的主电路及其主要波形

图２．１６　Ｓｅｐｉｃ在不同开关模态下的等效电流
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二、电流连续工作原理和基本关系
设电容Ｃ１的容量较大，稳态工作时Ｃ１上电压ＶＣ１基本不变，极性为左正右负，大小和电

源电压Ｖｉｎ相同。
在开关模态１〔０～ｔｏｎ〕：

ｔ＝０时，开关管Ｑ导通，二极管反偏截止，电源电压加于电感Ｌ１上，电感电流ｉＬ１线性增
加；电容Ｃ１电压ＶＣ１加在电感Ｌ２上，电感电流ｉＬ２也线性增加；负载电流由电容Ｃｆ提供。

ｄｉＬ１
ｄｔ ＝ＶｉｎＬ１

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝

ＶＣ１
Ｌ２ ＝

Ｖｉｎ
Ｌ２

Ｉｏ＝
ＶＣｆ
ＲＬＤ ＝

Ｖｏ
ＲＬＤ

ｉＱ ＝ｉＬ１＋ｉＬ２

ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬ１、ｉＬ２ 和ｉＱ 分别达到最大值ｉＬ１ｍａｘ、ｉＬ２ｍａｘ 和ｉＱｍａｘ，因Ｃｆ较大，暂忽略ＶＣｆ ＝Ｖｏ 的
变化。
在开关模态２〔ｔｏｎ～Ｔ〕：

ｔ＝ｔｏｎ时，Ｑ关断，形成两个回路。第一个回路由电源、Ｌ１、Ｃ１、Ｄ和Ｃｆ等构成，电源和电
感Ｌ１贮能向Ｃ１和负载侧馈送，Ｃ１贮能增加，Ｃｆ充电，ｉＬ１减小。第二个回路由Ｌ２、Ｄ和Ｃｆ等构
成，Ｌ２贮能向Ｃｆ和负载ＲＬＤ馈送，ｉＬ２减小。二极管同时通过Ｌ１和Ｌ２的电流。

ｄｉＬ１
ｄｔ ＝

Ｖｉｎ－ＶＣ１－Ｖｏ
Ｌ１ ＝－ＶｏＬ１

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝－ＶｏＬ２

ｉＤ ＝ｉＬ１＋ｉＬ２

ｔ＝Ｔ时，Ｑ关断，并转入下一个开关周期。此时ｉＬ１ ＝ｉＬ１ｍｉｎ，ｉＬ２ ＝ｉＬ２ｍｉｎ，ｉＤｍｉｎ ＝ｉＬ１ｍｉｎ＋
ｉＬ２ｍｉｎ。
稳态时，电感上电压伏秒面积在一个开关周期的平均值为零，并假定变换器损耗为

零，有

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．９４）

ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ （２．９５）

Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．９６）

开关管Ｑ和二极管Ｄ 承受的电压ＶＱ和ＶＤ为

ＶＱ ＝ＶＤ ＝Ｖｉｎ＋Ｖｏ＝ Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

＝ＶｏＤｙ
（２．９７）
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变换器输入电流Ｉｉｎ等于电感Ｌ１电流平均值ＩＬ１，即

Ｉｉｎ＝ＩＬ１ ＝
ｉＬ１ｍａｘ＋ｉＬ１ｍｉｎ

２

电容Ｃ１在Ｑ导通期间向Ｌ２的放电量ΔＱＣ１ ＝ｉＬ２·ＤｙＴ，在Ｑ关断续流期间通过ｉＬ１ 的充电量

ΔＱＣ１ ＝ｉＬ１（１－Ｄｙ）Ｔ，在稳态时充放电荷相等，故

ｉＬ１ ＝
Ｄｙ

１－Ｄｙ
ｉＬ２ （２．９８）

通过二极管电流平均值ＩＤ为

ＩＤ ＝ （ｉＬ１＋ｉＬ２）（１－Ｄｙ）＝
１－Ｄｙ
Ｄｙ

·ｉＬ１

若ｉＬ１的脉动很小，则ｉＬ１ ＝ＩＬ１ ＝Ｉｉｎ，故

ＩＤ ＝１－ＤｙＤｙ
Ｉｉｎ＝Ｉｏ （２．９９）

流过开关管Ｑ电流的平均值ＩＱ在ｉＬ１和ｉＬ２脉动很小时，可表示为

ＩＱ ＝ （ＩＬ１＋ＩＬ２）Ｄｙ

由（２．９８）式，得

ＩＱ ＝ＩＬ１ ＝Ｉｉｎ （２．１００）

２．２　双管双向直流变换器

２．２．１　双管双向直流变换器的构成方法

Ｂｕｃｋ变换器可以构成双向直流变换器，方法如下：参见图２．１，在开关管Ｑ上反并联二
极管Ｄ，并称该开关管为Ｑ１，二极管为Ｄ１；在二极管Ｄ上反并联开关管Ｑ２，并改称Ｄ为Ｄ２，
将输入电压Ｖｉｎ改为Ｖ１，并在输入端并联电容Ｃｆ１，将输出电压Ｖｏ改为Ｖ２，如图２．１７（ａ）
所示。
能量从Ｖ１侧向Ｖ２侧流动，即以Ｖ１为电源端，该变换器就是一个Ｂｕｃｋ变换器，此时Ｑ１

为ＰＷＭ工作方式，Ｑ２不工作，或与Ｑ１互补方式工作。若能量从Ｖ２向Ｖ１方向流动，即Ｖ２为
电源端，则该变换器为Ｂｏｏｓｔ变换器，此时Ｑ２为ＰＷＭ 工作方式，Ｑ１不工作，或与Ｑ２互补方
式工作。因此，ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ双向直流变换器能量流动方向仅取决于电源的接入位置。若两
侧都有电源，则能量流动方向取决于两电源电压大小和占空比Ｄｙ的大小。
用同样的方法可将Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、Ｃｕｋ、Ｚｅｔａ和Ｓｅｐｉｃ单管直流变换器构成Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、

Ｃｕｋ和ＳｅｐｉｃＺｅｔａ双向直流变换器。由图２．８（ａ）和图２．１１（ａ）的Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ和Ｃｕｋ主电
路，若在原开关管和二极管的位置用反并有二极管的开关管代替，则两者均具有左右对称的
结构，就成为双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ和Ｃｕｋ直流变换器。在Ｓｅｐｉｃ单管变换器的开关管Ｑ上并联
二极管Ｄ，在原Ｄ 上并联开关管Ｑ，构成了双向Ｓｅｐｉｃ直流变换器。同样方法可构成双向
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Ｚｅｔａ直流变换器。双向Ｓｅｐｉｃ和双向Ｚｅｔａ两者的主电路是完全同样的，故称ＳｅｐｉｃＺｅｔａ双
向直流变换器。由此可见，６种不隔离单管直流变换器只能构成４种双向直流变换器，即

ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ、Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、Ｃｕｋ和ＳｅｐｉｃＺｅｔａ。
图２．１７（ａ）的ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ双向直流变换器能量从Ｖ１向Ｖ２方向流动时，电感Ｌｆ中电流

ｉＬｆ自左向右；反之，能量反向流动时，ｉＬｆ方向为自右至左。在能量双向流动时，输入输出电压
极性没有变化，故称为电流双向直流变换器，或称为电流两象限直流变换器，即在以电压为
纵坐标和电流为横坐标的平面中，工作于第一和第二象限。

图２．１７　由Ｂｕｃｋ变换器构成的双向直流变换器

另一种为电压双向直流变换器，其输出电压的极性可正可负，但电流方向不变，即该类
变换器仅工作在电压和电流坐标系的第一和第四象限。
电压电流方向均可改变的直流变换器常称四象限直流变换器，它可在电压和电流坐标

平面的四个象限内工作。

２．２．２　双向ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
双向ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ直流变换器简称ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ，其主电路如图２．１７（ａ）所示。与Ｂｕｃｋ
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或Ｂｏｏｓｔ不同之处是有两只开关管Ｑ１和Ｑ２、两只二极管Ｄ１和Ｄ２和两只滤波电容Ｃｆ１和Ｃｆ２。
为了实现能量双向自由流动，Ｑ１和Ｑ２互补ＰＷＭ工作，即Ｑ１导通时Ｑ２截止，Ｑ２导通时Ｑ１截
止。为了防止Ｑ１、Ｑ２同时导通，两者间有死区时间ｔｄ，即Ｑ２关断后经ｔｄ后才允许Ｑ１导通。
反之亦然。
死区时间主要取决于开关管的类型。对功率 ＭＯＳＦＥＴ器件，ｔｄ约０．５μｓ；对ＩＧＢＴ器

件，ｔｄ约数微秒，这是因为后者存储时间较长。

ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ有三种工作方式，如图２．１７（ｂ）所示。
第一种是Ｂｕｃｋ方式，能量从Ｖ１至Ｖ２，ｉＬｆ自左至右，为＋ｉＬｆ，如图２．１７（ｂ）的上图所示。

Ｑ１导通，ｉＬｆ增加，到ｔ＝ｔｏｎ时，Ｑ１截止，Ｑ２导通，但因Ｄ２续流，故Ｑ２没有电流流过。如果Ｑ２
为 ＭＯＳＦＥＴ，则进入同步整流工作方式，Ｑ２中有电流流过，其方向和Ｄ２相同，输出电压

Ｖ２ ＝Ｖ１Ｄｙ，式中Ｄｙ为开关管Ｑ１的导通比。
第二种是Ｂｏｏｓｔ工作方式，能量从Ｖ２至Ｖ１，ｉＬｆ自右至左，为－ｉＬｆ，如图２．１７（ｂ）中图所

示。若Ｑ２在ｔｏｎ～Ｔ期间导通，ｉＬｆ在Ｖ２作用下增加，ｔ＝Ｔ时Ｑ２截止，Ｑ１导通，ｉＬｆ经Ｄ１向负
载侧即Ｖ１端流动，一直到下一个ｔｏｎ时Ｑ２再次开通为止。如Ｑ１为 ＭＯＳＦＥＴ，则Ｑ１在Ｄ１导
通时也有电流流过。Ｂｏｏｓｔ工作时Ｖ１＝Ｖ２／（１－Ｄｙ２）＝Ｖ２／Ｄｙ，式中Ｄｙ２为Ｑ２的导通比，因

Ｑ１、Ｑ２ 互补工作，故Ｄｙ２ ＝１－Ｄｙ。
由此可见，不论能量自左至右还是自右向左馈送，当Ｑ１和Ｑ２互补工作时，Ｖ１和Ｖ２间电

压关系是相同的，变换器有好的可逆性。

二、交替工作方式
图２．１７（ｂ）的下图为第三种工作方式，即交替工作方式时电感电流ｉＬｆ的稳态波形，与第

一和第二两种工作方式的区别是在一个开关周期内电感电流ｉＬｆ出现正负交替。在ｔ＝０～
ｔｏｎ 期间Ｑ１导通，但Ｑ１仅在ｔ＝ｔ１～ｔｏｎ期间通过电流，在ｔ＝０～ｔ１期间由于ｉＬｆ为负，实际
上是Ｄ１续流。ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ＝ｉＬｆｍａｘ，Ｑ１关断，Ｑ２导通，在ｔ＝ｔｏｎ～ｔ２期间，实际上是Ｄ２续流，
直到ｔ＝ｔ２、ｉＬｆ ＝０后，才有电流流过Ｑ２，ｉＬｆ 反向增加，到ｔ＝Ｔ时ｉＬｆ ＝ｉＬｆｍｉｎ，Ｑ２截止，进
入下一周期。
由此可见，交替工作方式有四个开关模态：

开关模态１〔０～ｔ１〕：Ｄ１ 续流，ｉＬｆ 自ｉＬｆｍｉｎ 反向降到０，
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖ１－Ｖ２Ｌｆ

，等效电路见图

２１８（ａ）。Ｑ１是在其反向并联的二极管导通时开通的，为零电压开通。

开关模态２〔ｔ１～ｔｏｎ〕：在ｔ＝ｔ１时，ｉＬｆ＝０。此后Ｑ１通电，ｉＬｆ线性增长，
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝

Ｖ１－Ｖ２
Ｌｆ

，

到ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ＝ｉＬｆｍａｘ，Ｑ１截止。若Ｑ１是ＭＯＳＦＥＴ，则因它的结电容缓冲作用，为软关断方
式。等效电路见图２．１８（ｂ）。

开关模态３〔ｔｏｎ～ｔ２〕：Ｑ１关断后，Ｄ２续流，ｉＬｆ自ｉＬｆｍａｘ下降，
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝

Ｖ２
Ｌｆ
，到ｔ＝ｔ２时，ｉＬｆ＝

０，此后Ｑ２通过电流。由于Ｑ２是在Ｄ２续流期间导通的，也为零电压开通，等效电路见图

２１８（ｃ）。

开关模态４〔ｔ２～Ｔ〕：ｔ＝ｔ２时，Ｑ２通过电流，ｉＬｆ反向增长，
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝

Ｖ２
Ｌｆ
，电感贮能，等效电

第２章／不隔离的双向直流变换器



４４　　　

图２．１８　ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ不同开关模态下等效电路

路见图２．１８（ｄ）。ｔ＝Ｔ时，电感Ｌｆ贮能达最大，为１２Ｌｆｉ
２
Ｌｆｍｉｎ
，Ｑ２截止。此后转入下一个开关周

期，再次进入开关模态１，电感贮能和Ｖ２ 电源一起通过Ｄ１ 向Ｖ１ 侧传输能量。
观察图２．１７（ｂ）的下图，若｜ｉＬｆｍａｘ∣＝｜ｉＬｆｍｉｎ∣，则在一个开关周期内，电感电流ｉＬｆ大于

零的部分面积等于小于零的部分面积，即ｉＬｆ平均值为零，这表示在一个开关周期中从Ｖ１流
向Ｖ２的能量等于从Ｖ２反向流到Ｖ１的能量，平均传递功率为零。
若｜ｉＬｆｍａｘ ∣ ＞｜ｉＬｆｍｉｎ｜，则能量从Ｖ１向Ｖ２侧传输。若｜ｉＬｆｍａｘ ∣ ＜｜ｉＬｆｍｉｎ｜，则能量从Ｖ２

向Ｖ１侧传输。
由于Ｑ１和Ｑ２互补导通，电感电流ｉＬｆ始终为三角波，没有像单管Ｂｕｃｋ或Ｂｏｏｓｔ变换器

那样在一段时间内出现ｉＬｆ ＝０的电流断续情况，故当能量从Ｖ１向Ｖ２方向流动时，和电流连
续时的Ｂｕｃｋ变换器相同，其电压关系为

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ１ （２．１０１）

式中，Ｄｙ１为Ｑ１的占空比。当能量反方向流动时，相当于电流连续工作的Ｂｏｏｓｔ变换器，电压
关系为

Ｖ１
Ｖ２ ＝

１
１－Ｄｙ２

式中，Ｄｙ２为Ｑ２的占空比。因Ｑ１和Ｑ２互补导通，故Ｄｙ２ ＝１－Ｄｙ１，代入上式，得

Ｖ１
Ｖ２ ＝

１
Ｄｙ１

（２．１０２）

比较（２．１０１）式和（２．１０２）式，两式完全相同。这表明ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器能量能双向自由
流动。占空比不变时，若Ｖ２电源电压较低，则能量从Ｖ１电源向Ｖ２流动，接于Ｖ２端的电源处
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于充电工作状态；若Ｖ１电源电压较低，则能量从Ｖ２流向Ｖ１。

三、交替工作方式下实现开关管零电压开通的条件
交替工作方式为开关管Ｑ１、Ｑ２的ＺＶＳ开通创造了条件，为此要求在Ｑ１或Ｑ２开通前，电

感电流ｉＬｆ能抽走贮于Ｑ１或Ｑ２的结电容和并联其上的外接电容的电荷。
若｜ｉＬｆｍａｘ ∣ ＞｜ｉＬｆｍｉｎ｜，如ｉＬｆｍｉｎ能抽走Ｑ１上电容的电荷，则在Ｑ２与Ｑ１上的电容相同时，

必能抽走Ｑ２上电容的电荷，故只要讨论ｉＬｍｉｎ的情况即可。
在ｔ＝０～ｔ１ 期间，由于Ｑ１结电容的电压作用，Ｄ１处于反偏，Ｄ１并不能立即导通，仅当

ｉＬｆ抽走结电容上的电荷后才能导通。仅当Ｄ１续流期间使Ｑ１导通，Ｑ１才是ＺＶＳ开通。为此，
要求出在ｔ＝０～ｔ１ 期间通过ｉＬｆ的电荷量ＱＬ和Ｑ１在ｔ＜０时结电容贮存的电荷量Ｑ，若

ＱＬ＞Ｑ，表示ｉＬｆ能抽走Ｑ，否则则不能，也即不能实现Ｑ１的ＺＶＳ开通。ｉＬｆ在０～ｔ１期间能抽
走的电荷量ＱＬ为

ＱＬ ＝ｉＬｆｍｉｎ·
ｔ１
２

ｉＬｆｍｉｎ ＝
ｄｉＬｆ
ｄｔ
·ｔ１ ＝Ｖ１－Ｖ２Ｌｆ

·ｔ１ ＝Ｖ１
（１－Ｄｙ）
Ｌｆ

ｔ１

ｔ１ ＝
ｉＬｆｍｉｎＬｆ

Ｖ１（１－Ｄｙ）

故 ＱＬ ＝ｉ２Ｌｆｍｉｎ
Ｌｆ

Ｖ１（１－Ｄｙ）

Ｑ１结电容ＣＱ的电荷Ｑ 为

Ｑ＝ＣＱＶ１

为使

ＱＬ ＞Ｑ

得 ｉＬｆｍｉｎ ＞
ＣＱ
Ｌ槡ｆ
· （１－Ｄｙ槡 ）·Ｖ１ ＝Ｖ１Ｚ

（１－Ｄｙ槡 ） （２．１０３）

式中，Ｚ＝ Ｌｆ
Ｃ槡Ｑ
。（２．１０３）式表明，仅当反向电感电流的最小值ｉＬｆｍｉｎ满足（２．１０３）式的要求

时，才能实现Ｑ１的ＺＶＳ开通，而ｉＬｆｍｉｎ的大小和电压Ｖ１、Ｑ１的占空比Ｄｙ、特征阻抗Ｚ有关。

Ｑ１和Ｑ２的ＺＶＳ开通的实现，同时消除了Ｄ１和Ｄ２的反向恢复电流，因为Ｑ１开通时Ｄ２电
流已为零，Ｑ２开通时Ｄ１的电流也早已为零。

四、二极管的反向恢复和减小反向恢复电流的方法
参阅图２．１７（ａ），开关管Ｑ１和Ｑ２及其反并联的二极管对电源Ｖ１是串联的。对于非交替

工作方式，在能量从Ｖ１向Ｖ２流动时，Ｄ２续流时Ｑ１导通，导致Ｄ２流过大的反向恢复电流。同
样，在能量从Ｖ２向Ｖ１流动时，Ｄ１续流时Ｑ２导通，使Ｄ１流过大的反向恢复电流。为了减小反
向恢复电流，通常采取以下措施。
用二极管封住 ＭＯＳ管或ＩＧＢＴ的体内二极管，然后再在管上反并快恢复或肖特基二极
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管，以减小反向恢复电流。普通功率场效应管或ＩＧＢＴ体内二极管反向恢复时间在数百纳
秒上下，而快恢复二极管的反向恢复时间为数十纳秒，采用这种方法对减少反向恢复是有效
的，但导致器件开通损耗加大，因为开通时除 ＭＯＳＦＥＴ或ＩＧＢＴ本身的压降外，还有外接二
极管的压降。
在开关管电路中串联尖峰抑制器。尖峰抑制器是由钴基非晶合金或铁基超微晶材料构

成的小磁环。钴基非晶材料具有极低的高频损耗和高矩形度磁滞回线，如国产的钴基非晶
材料（ＦｅＣｏＶ）７２（ＳｉＢ）２８饱和磁感应Ｂｓ为０．５１Ｔ，剩磁感应Ｂｒ与饱和磁感应Ｂｓ之比Ｂｒ／Ｂｓ＝
０．９６，２０ｋＨｚ时损耗Ｐ２／２０ｋ＝７．８Ｗ／ｋｇ。当小磁环串于二极管电路中时，在二极管通过正向
电流时，铁心饱和，阻抗为零。当开关管开通、二极管反偏将产生反向恢复电流时，铁心立即
退饱和并反向磁化，使电感迅速增大，从而显著地减小了二极管的反向恢复电流。
尖峰抑制器的选取依据两个方程，即回路电压方程和安培环路定律。参阅图２．１７（ａ），

若Ｄ２支路中串接钴基非晶铁心，Ｑ１关断时，Ｄ２续流，铁心磁化到－Ｂｓ。ｔ＝０时Ｑ１导通，电压

Ｖ１加到Ｄ２支路，磁芯立即退饱和并正向磁化，产生感应电势ｅＦ和Ｖ１平衡，即

ｅＦ ＝Ｖ１

又 ｅＦ ＝ｄΨｄｔ ＝ＷＳ
ｄＢ
ｄｔ

式中，Ψ 为匝链的磁链；Ｗ 是绕于磁芯的线圈匝数；Ｓ是磁芯截面积；Ｂ是磁芯磁感应。设磁
芯从－Ｂｓ磁化至＋Ｂｓ的时间为ΔＴ，则ｅＦ仅在这段时间内才存在，即

Ｖ１ ＝ｅＦ ＝２ＷＳＢｓΔＴ

ΔＴ＝２ＷＳＢｓＶ１

为了阻止二极管反向电流，ΔＴ应等于或大于二极管反向恢复时间ｔｒｒ，即

ΔＴ＝ｔｒｒ

代入上式，得

ＷＳ＝Ｖ１ｔｒｒ２Ｂｓ
（２．１０４）

通常取Ｗ ＝１，则

Ｓ＝Ｖ１ｔｒｒ２Ｂｓ
（２．１０４ａ）

（２．１０４）式和（２．１０４ａ）式是选择磁芯截面积的依据。
由安培环路定律

ＩＷ ＝Ｈｃｌ （２．１０５）

式中，Ｉ是通过磁芯线圈的电流；Ｗ 是绕于磁芯线圈的匝数，通常Ｗ ＝１；Ｈｃ是铁心矫顽力；ｌ
是铁心磁路平均长度。磁化过程中流过线圈Ｗ 的电流为
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Ｉ＝ＨｃｌＷ
（２．１０６）

Ｗ ＝１时，有 Ｉ＝Ｈｃｌ （２．１０６ａ）

由于钴基非晶磁芯有低的矫顽力Ｈｃ，且磁芯平均长度ｌ很短，故磁化电流很小，远小于二极
管的ｉｒｒ，从而有效地抑制了二极管的反向恢复电流。
应用有源钳位电路。图２．１９（ａ）是应用有源钳位电路的Ｂｏｏｓｔ变换器主电路，其中Ｃｃ、

Ｄｃ和Ｑｃ构成有源钳位电路。电感Ｌｃ是串接于Ｑ２电路的电感，用于限制Ｑ２开通时Ｄ１的反向
恢复电流，减小Ｑ２开通时的损耗，但会在Ｑ２截止时引起很大的电压尖峰，导致Ｑ２损坏。有
源钳位电路的作用就是在Ｑ２截止时为Ｌｃ构成一个能量释放回路，让Ｌｃ的磁能转向电容

Ｃｃ，改善Ｑ２关断条件。由于Ｑｃ和Ｑ２互补工作，Ｑ２截止后Ｌｃ和Ｄ１的结电容间发生严重电
压振荡，必须在Ｄ１上并接ＲＣＤ吸收电路，但仍不能消除振荡，导致损耗和器件电压应力
的加大。

图２．１９　应用有源钳位电路的Ｂｏｏｓｔ变换器

图２．１９（ｂ）在Ｌｃ和Ｑ２支路旁并接二极管Ｄｃｃ。当Ｌｃ和Ｄ１谐振、Ｄ１电压达到Ｖ１时，Ｄｃｃ作
用是使ＶＤ１

钳位于Ｖ１，从而有效地抑制了振荡。
图２．１９（ｃ）是浙江大学陈刚博士提出的复合有源钳位Ｂｏｏｓｔ变换器的主电路，该电路与

图２．１９（ａ）不同点在于钳位电路Ｃｃ、Ｑｃ和Ｄｃ仅并接于Ｌｃ两端。由图可见，只要Ｄ１、Ｑｃ（Ｄｃ）
和Ｑ２（Ｄ２）三个器件中有两个器件导通，这两个器件可以是开关管，也可以是二极管或反并
于开关管的二极管，则第三个器件关断后肯定是被钳位的，即不会使关断器件两端出现电压

尖峰。如Ｑ２开通时，流过Ｑ２的电流逐渐加大，
ｄｉＬｃ
ｄｔ ＝

Ｖ１
Ｌｃ
，Ｄ１ 电流逐渐减小，当流过电感Ｌｃ

的电流ｉＬｃ ＝ｉＬｆ时，ｉＤ１ ＝０，Ｄ１软关断。Ｑ２关断时，因Ｑ２结电容作用，电压逐渐升高，因Ｄｃ、

Ｑｃ导通，Ｌｃ续流，Ｄ１导通，不会在Ｑ２上产生电压尖峰。Ｄ１续流时，关断Ｑｃ，Ｑｃ电压上升速度
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受Ｑｃ和Ｑ２结电容的限制，Ｑｃ电压逐渐增加，Ｑ２电压则相应降低，若在Ｑ２电压降低到零后给
它加上驱动信号，则Ｑ２为ＺＶＳ开通。由此可见，复合有源钳位电路实现了开关管Ｑｚ零电压
开关，钳住了关断电压尖峰。但由于钳位电容Ｃｃ的引入，使各器件的电压增了ＶＣｃ，ＶＣｃ是钳
位电容Ｃｃ上电压。

２．２．３　双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器的主电路如图２．２０（ａ）所示，和单管Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ主电路图

２．８（ａ）不同之处仅在原开关管Ｑ１上反并二极管Ｄ１，在原二极管Ｄ２上反并开关管Ｑ２。Ｑ１和

Ｑ２也为互补工作方式，两者间有死区时间ｔｄ，以防两管同时导通。输出电压的控制也为脉宽
调制ＰＷＭ控制方式。

图２．２０　ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器

和ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ直流变换器一样，ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器也有三种工作方式：第一种是

Ｖ１侧向Ｖ２侧传输能量的方式，这时电感电流ｉＬｆ始终为正，如图２．２０（ｂ）的上图所示；第二种
是Ｖ２侧向Ｖ１侧传递能量的方式，ｉＬｆ始终为负，如图２．２０（ｂ）的中图所示；第三种是交替工作
方式，在一个开关周期内能量在Ｖ１和Ｖ２间交替流动，平均能量流向取决于ｉＬｆ平均值。若平
均值为正，则能量从Ｖ１向Ｖ２流动，反之则反向流动。

ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器和单管Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器一样，Ｖ１和Ｖ２电压是反极性的，Ｖ２和
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Ｖ１的比值可大于、等于或小于１，不同之处是ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器能量可以双向流动，且没
有电感电流断续工作状态。

二、基本关系
设电感电流脉动率ξｉＬ为

ξｉＬ ＝
ΔｉＬｆ
２ＩＬｆ

（２．１０７）

式中ΔｉＬｆ———电感电流脉动量，ΔｉＬｆ ＝ｉＬｆｍａｘ－ｉＬｆｍｉｎ；

ＩＬｆ——— 电感电流平均值，ＩＬｆ ＝
１
２
（ｉＬｆｍａｘ＋ｉＬｆｍｉｎ）；

ｉＬｆｍａｘ——— 电感电流最大值；

ｉＬｆｍｉｎ ———电感电流最小值。
若ξ＜１，电感电流波形不过零，如图２．２０（ｂ）的上图或中图所示，上图能量从Ｖ１流向

Ｖ２方向，中图能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输。若ξ＝１，对应于ｉＬｆｍｉｎ ＝０的临界情况，能量也为单
向传输。若ξ＞１，电感电流如图２．２０（ｂ）的下图所示，为能量交替传输方式。不论哪种工
作方式，因为没有电感电流断续工作模态，能量从Ｖ１向Ｖ２方向流动时，有

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．１０８）

式中，Ｄｙ ＝ｔｏｎ／Ｔ为Ｑ１的占空比。若能量反向流动，则

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｄｙ２
１－Ｄｙ２

式中，Ｄｙ２为Ｑ２的占空比。因Ｄｙ２ ＝１－Ｄｙ，故上式可变为

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

与（２．１０８）式相同，这表明开关管Ｑ１和Ｑ２互补导通时，Ｖ１和Ｖ２间电压关系不受能量流动方
向的影响。图２．２０（ｃ）是ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器的外特性曲线，在输出电压和电流的坐标平
面内，该变换器可在其第一和第二象限工作，第一象限能量从Ｖ１向Ｖ２方向流动，第二象限则
是从Ｖ２向Ｖ１流动。通过电源Ｖ１的电流平均值Ｉ１等于流过开关管Ｑ１的电流，与电感电流平
均值ＩＬｆ的关系为

Ｉ１ ＝ＩＬｆＤｙ （２．１０９）

流过电源Ｖ２电流平均值Ｉ２等于流过开关管Ｑ２的电流，与ＩＬｆ的关系为

Ｉ２ ＝ＩＬｆ（１－Ｄｙ） （２．１０９ａ）

故 ＩＬｆ ＝Ｉ１＋Ｉ２ （２．１１０）

（２．１０９）式和（２．１１０）式的电流关系，不仅适合于图２．２０（ｂ）的上图和中图电感电流波形，同
样适合于下图的电感电流波形，应注意的是此时通过电源Ｖ１的电流平均值等于流过Ｑ１的电
流平均值，但Ｑ１的电流有两部分，即通过二极管的电流和通过开关管的电流，两者方向相
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反，从通过电流的平均值看是两者之差，但从发热的角度就不同了，通过二极管的电流使器
件发热，通过开关管的电流也使器件发热，总损耗和总发热量是相加的。
在２．２．２节中，讨论了ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器交替工作方式时开关管是ＺＶＳ开通和软

关断的，又因和开关管反并的二极管是在开关管导通后，正向电流才降到零，故没有反向恢
复电流，开关管和二极管的开关条件都得到改善。在ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器中的交替工作方
式，同样改善了开关管和二极管的开关条件。对于非交替工作方式，存在二极管反向恢复的
问题，可采用与２．２．２节中类似的办法减小或消除二极管的反向恢复电流，减小由反向恢复
电流造成的损耗和电磁干扰电平。

２．２．４　双向Ｃｕｋ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
双向Ｃｕｋ变换器是在单管Ｃｕｋ变换器的基础上构成的，如２．２１（ａ）所示，即在Ｑ１上反

并二极管Ｄ１，在Ｄ２上反并开关管Ｑ２。Ｑ１和Ｑ２互补导通，有死区时间，以防两管同时导通。
用ＰＷＭ控制方式调节输出电压大小。

图２．２１　ＢｉＣｕｋ直流变换器

ＢｉＣｕｋ变换器也有三种工作方式：第一种是能量从Ｖ１向Ｖ２侧传送方式，相当于单管
Ｃｕｋ变换器的电流连续工作方式，即Ｑ１关断时，Ｄ２续流，在Ｑ１关断期间，Ｄ２电流的最小值大
于零；第二种是能量从Ｖ２向Ｖ１方向传送，Ｑ２关断时，Ｄ１续流，电流的最小值大于零；第三种
是能量交替工作方式，在一个开关周期内，Ｄ１、Ｑ１、Ｄ２和Ｑ２依次通电，能量左右交替传输，平
均转送功率方向取决于通过Ｌ１或Ｌ２的电流平均值的大小，即若流过Ｑ１的电流最大值ｉＱ１ｍａｘ
大于流过Ｑ２电流的最大值ｉＱ２ｍａｘ（ｉＱ１ｍａｘ ＞ｉＱ２ｍａｘ），则能量从Ｖ１向Ｖ２侧转移，若ｉＱ１ｍａｘ ＜ｉＱ２ｍａｘ，
则能量从Ｖ２向Ｖ１方向转移。
二、基本关系
图２．２１（ｂ）是能量从Ｖ１向Ｖ２传输时电感Ｌ１、Ｌ２及开关管Ｑ１、二极管Ｄ２电流波形。在
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ｔ＝０～ｔｏｎ期间，Ｑ１ 导通，电流ｉＬ１、ｉＬ２ 和ｉＱ１ 增加，Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｌ２

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝Ｖ１，ｉＬ１＋ｉＬ２ ＝ｉＱ１，

ｉＤ２ ＝ｉＱ２ ＝０；在ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ期间，Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｌ２

ｄｉＬ２
ｄｔ ＝Ｖ２

，ｉＬ１＋ｉＬ２ ＝ｉＤ２，ｉＤ１ ＝ｉＱ１ ＝０，

尽管这段期间Ｑ２是导通的，但对于双极型晶体管，ｉＱ２ ＝０，若Ｑ２为ＭＯＳＦＥＴ，在同步整流状
态工作，将通过电流，ｉＱ２ 的方向与ｉＤ２ 的方向相同。ｉＱ１ 的平均值ＩＱ１ ＞０。由电感两端平均电
压为零，得

ＶＣ１ ＝Ｖ１＋Ｖ２ （２．１１１）

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．１１２）

式中，Ｄｙ ＝ｔｏｎ／Ｔ开关管Ｑ１的占空比。变换器输入电流平均值Ｉ１和输出电流平均值Ｉ２为

Ｉ１ ＝ＩＬ１ （１．１１３）

Ｉ２ ＝ＩＬ２ （２．１１４）

式中，ＩＬ１和ＩＬ２是电感Ｌ１和Ｌ２电流的平均值。开关管Ｑ１和二极管Ｄ２电流平均值ＩＱ１和ＩＤ２
由（２．８１）式和（２．８２）式确定，即

ＩＱ１ ＝Ｉ１ （２．１１５）

ＩＤ２ ＝Ｉ２ （２．１１６）

能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输时，电感电流ｉＬ１、ｉＬ２及开关管Ｑ２、二极管Ｄ１电流波形见图

２．２１（ｃ），也有两个开关模态。在ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ期间，Ｑ２导通，ｉＬ１ 和ｉＬ２ 反向增大，到ｔ＝Ｔ时
达最大值，Ｑ２ 截止，Ｄ１ 续流，ｉＬ１、ｉＬ２ 减小。设Ｑ２ 的占空比为Ｄｙ２，则

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｄｙ２
１－Ｄｙ２

因Ｄｙ２ ＝１－Ｄｙ，代入上式，得

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

此式与（２．１１２）式相比，表明双向Ｃｕｋ变换器在双向能量流动时，电压关系不变。因此，电流
关系式也和（２．１１３）式和（２．１１４）式相同，但电流方向相反，（２．１１５）式与（２．１１６）式则为

ＩＤ１ ＝Ｉ１，ＩＱ２ ＝Ｉ２。电容Ｃ１电压与（２．１１１）式相同，电压极性不变。

ＢｉＣｕｋ变换器也没有电流断流工作状态，在交替工作方式时，电感电流ｉＬ１和ｉＬ２在一个
周期内交替变化，如图２．２１（ｄ）所示，这是一个特例，即不传递能量的情形，ｉＬ１、ｉＬ２、ｉＱ１（ｉＤ１）
和ｉＱ２（ｉＤ２）正负最大值相等。若ｉＱ１和ｉＱ２正负最大值不相等，则传递能量。交替工作方式的
第二种情形是ｉＬ１在一个开关周期内交替变化，ｉＬ２总是大于零或小于零，这时能量从左向右
或反向传输。第三种情形是ｉＬ２在一个开关周期内交替变化，ｉＬ１总是大于零或小于零。在上
述三种情形时，开关管和二极管的电流均如图２．２１（ｄ）所示是正负交替变化的。交替工作方
式时电压Ｖ１和Ｖ２的关系同（２．１１２）式，电容Ｃ１电压也和（２．１１１）式相同。ＢｉＣｕｋ变换器器
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件承受的电压与单管Ｃｕｋ变换器相同。

２．２．５　双向ＺｅｔａＳｅｐｉｃ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
Ｚｅｔａ和Ｓｅｐｉｃ直流变换器与Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ和Ｃｕｋ直流变换器的输出电压与输入电压之
比和占空比的关系相同，但前者为正输出，即输入和输出电压同极性，后者为负输出。由

Ｚｅｔａ构成的双向直流变换器和由Ｓｅｐｉｃ构成的双向直流变换器主电路拓扑是完全相同的，故称
双向ＺｅｔａＳｅｐｉｃ直流变换器，简称ＢｉＺｅｔａＳｅｐｉｃ变换器，如图２．２２（ａ）所示，其主电路也由两开
关管Ｑ１和Ｑ２、两二极管Ｄ１和Ｄ２构成。Ｑ１和Ｑ２为ＰＷＭ工作方式，互补导通，有死区时间。

图２．２２　ＢｉＺｅｔａＳｅｐｉｃ变换器

二、基本关系
ＢｉＺｅｔａＳｅｐｉｃ变换器的三种工作方式电感电流和器件波形如图２．２２（ｂ）、（ｃ）和（ｄ）所
示。该变换器输出电压与输入电压间的关系和Ｚｅｔａ或Ｓｅｐｉｃ相同，为

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（２．１１７）

式中，Ｄｙ为Ｑ１的占可比。图２．２２（ｂ）是能量从Ｖ１向Ｖ２方向流动时电感电流波形，因Ｄｙ ＞
０．５，故Ｖ２＞Ｖ１，Ｉ１＞Ｉ２（Ｉ１是Ｖ１电源电流平均值，Ｉ２是输出电流平均值）。又由（２．８９）式和
（２．９１）式，得ＩＬ１ ＞ＩＬ２ （ＩＬ１和ＩＬ２是电感电流平均值）。
电容Ｃ１电压ＶＣ１为

ＶＣ１ ＝Ｖ２ （２．１１８）

不论能量流动方向如何，电容Ｃ１电压极性总是左负右正。功率器件承受的电压与（２９２）式
相同，即
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ＶＱ ＝ＶＤ ＝Ｖ１＋Ｖ２ ＝ Ｖ１
１－Ｄｙ

（２．１１９）

由（２．９０）式和（２．９１）式得开关管Ｑ１和二极管Ｄ２电流平均值ＩＱ１和ＩＤ２：

ＩＱ１ ＝ＩＬ１ ＝Ｉ１ （２．１２０）

ＩＤ２ ＝ＩＬ２ ＝Ｉ２ （２．１２１）

能量传输方向相反时，电流波形如图２．２２（ｃ）所示，基本关系和（２．１１７）～（２．１２１）式相
同，仅（２．１２０）式和（２．１２１）式中的ＩＱ１改为ＩＤ１，ＩＤ２改为ＩＱ２。
图２．２２（ｄ）是交替工作方式的一种情形，因Ｑ１的占空比Ｄｙ＞０．５，Ｖ２＞Ｖ１，Ｉ１＞Ｉ２，故

ＩＬ１ ＞ＩＬ２，ｉＬ１ 的瞬时值都大于零，ｉＬ２ 的瞬时值出现了正负交替变化，ｉＱ１ 和ｉＱ２ 的瞬时值也交
替变化，４个器件轮流导通。在ｔ＝０～ｔ１期间Ｄ１续流，ｔ１～ｔｏｎ期间Ｑ１导通，ｔｏｎ～ｔ３期间Ｄ２
续流，ｔ３～Ｔ期间Ｑ２导通。由于Ｑ１是在Ｄ１续流期间导通的，故Ｑ１为零电压开通，同样Ｑ２也
是零电压开通。由图可见，两电感电流平均值ＩＬ１ 和ＩＬ２ 均大于零，故这种情况下平均能量是
从Ｖ１ 向Ｖ２ 方向传输的。交替工作方式的其他情形请读者分析。

２．２．６　正极性输出的双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器

ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器可以实现能量的双向流动，且输出电压低于或高于输入电
压，不足之处是输入输出反极性，不便于在电动汽车中应用。文献〔９～１０〕提出了一种正极
性输出的双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器，图２．２３是它的主电路图。

图２．２３　正输出双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器主电路

能量从Ｖ１向Ｖ２传输时，开关管Ｑ２、Ｑ３不工作，有两种工作方式：降压方式和升压方式。
降压方式工作时，Ｑ４截止，Ｑ１脉宽调制工作，故Ｖ２＝Ｄｙ１Ｖ１；升压方式工作时，Ｑ１导通，Ｑ４为
ＰＷＭ工作方式，Ｖ２ ＝Ｖ１／（１－Ｄｙ４）（式中，Ｄｙ１ 和Ｄｙ４ 分别为Ｑ１ 和Ｑ４ 的占空比）。
能量反方向流动时，开关管Ｑ１、Ｑ４不工作，同样有降压和升压两种工作方式。
这种正输出双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器拟在电动汽车中使用。该电路的缺点是所用器件

较多，且升压工作时必须同时有两只开关管导通，通态损耗较大，适合于电源电压较高的场
合使用。

２．３　双向直流变换器的组合

２．３．１　双向直流变换器组合的方法

２．２节的４种双向直流变换器是电流双向直流变换器，即Ｖ１和Ｖ２的电压极性是不变
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的，电流的流动方向可变，所以能量流动方向可变。双向直流变换器组合的目的是使组合后
的变换器不仅电流能实现双向流动，且输出电压极性也能变。组合后的变换器在电压和电
流的坐标平面内可四象限运行，即可在任一象限内稳定工作。在第一象限工作，输出电压

Ｖｏ和电流Ｉｏ均为正，电能从电源向负载输送；在第二象限工作，输出电压Ｖｏ为正，电流反向，
即Ｉｏ为负，负载能量返回电源；在第三象限，输出电压和电流均为负，电源向负载提供极性相
反的功率；在第四象限，输出电压为负，电流为正，负载能量返回电源。
采用两个双向直流变换器并使输出端反向串联、输入端并联的组合方法，即可得到四象

限工作的直流变换器。图２．２４是两ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器组合后的主电路图。由图，有

Ｖｏ＝Ｖｏ１－Ｖｏ２ （２．１２２）

式中　Ｖｏ———变换器的输出电压；

Ｖｏ１———上ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器输出电压；

Ｖｏ２———下ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器输出电压。
若Ｖｏ１ ＞Ｖｏ２，则Ｖｏ为正，即组合变换器的输出电压Ｖｏ上正下负；若Ｖｏ１ ＜Ｖｏ２，则Ｖｏ为负，
即Ｖｏ为下正上负；若Ｖｏ１ ＝Ｖｏ２，则Ｖｏ＝０。

图２．２４　由两个ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ构成的
四象限直流变换器主电路

因两变换器串接，在Ｖｏ端接有负载后，上变换
器的输出电流Ｉｏ１必定等于下变换器的输入电流

Ｉｏ２，即Ｉｏ＝Ｉｏ１＝－Ｉｏ２或Ｉｏ＝Ｉｏ２＝－Ｉｏ１（Ｉｏ为组
合变换器的输出电流），Ｉｏ１ 和Ｉｏ２ 的正方向如图

２２４所示，Ｉｏ的正方向取Ｉｏ１的正方向。由此可见，
若Ｉｏ＝Ｉｏ１，即上变换器能量自电源Ｖｉｎ往Ｖｏ方向
传输时，下变换器的电流Ｉｏ２ 必为负，即能量返回
电源Ｖｉｎ；若Ｉｏ＝－Ｉｏ１，下变换器能量自电源Ｖｉｎ往

Ｖｏ方向转输，上变换器电流Ｉｏ１为负，能量返回电源。
在２．２．２中已讨论过，ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器

的开关管Ｑ１和Ｑ２是互补工作的，故图２．２４的组
合变换器中Ｑ１和Ｑ２、Ｑ３和Ｑ４也是互补工作的。用Ｄｙ１和Ｄｙ３分别表示Ｑ１和Ｑ３的占空比，则
Ｑ２和Ｑ４的占空比分别为Ｄｙ２＝（１－Ｄｙ１）和Ｄｙ４＝（１－Ｄｙ３）。当Ｄｙ１＝Ｄｙ３时，Ｖｏ１＝Ｖｏ２＝
Ｄｙ１Ｖｉｎ，则Ｖｏ＝Ｖｏ１－Ｖｏ２ ＝０。为了使Ｖｏ≠０，通常让开关管Ｑ１ 和Ｑ３ 互补工作，即Ｄｙ３ ＝
１－Ｄｙ１，Ｑ２的占空比为（１－Ｄｙ１），Ｑ４的占空比为Ｄｙ１。也就是说，组合变换器中Ｑ１、Ｑ４同时导
通，同时关断，占空比为Ｄｙ１，Ｑ２、Ｑ３也同时导通，同时关断，占空比为（１－Ｄｙ１），Ｑ１、Ｑ４与Ｑ２、

Ｑ３ 互补工作，中间有死区时间。在这种控制方式下，组合变换器的输出电压Ｖｏ的表达式为

Ｖｏ＝Ｖｏ１－Ｖｏ２ ＝ＶｉｎＤｙ１－Ｖｉｎ（１－Ｄｙ１）＝ （２Ｄｙ１－１）Ｖｉｎ （２．１２３）

若Ｄｙ１＝０．５，则Ｖｏ＝０；Ｄｙ１＞０．５，Ｖｏ为正，即组合变换器输出电压上正下负；Ｄｙ１＜０．５，

Ｖｏ为负，即输出电压下正上负。

２．３．２　组合变换器的电路拓扑和控制特性

不仅两个ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器可组合成四象限变换器，两个ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器、两
个ＢｉＣｕｋ变换器和两个ＢｉＺｅｔａＳｅｐｉｃ变换器也可按２．３．１的方法组合成四象限变换器，它
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们的电路拓扑如图２．５（ａ）、（ｂ）和（ｃ）所示。组合变换器的控制方式也均为ＰＷＭ，各开关器
件导通方式与２．３．１相同，即Ｑ１、Ｑ４同时导通同时关断，Ｑ２、Ｑ３也同时导通同时关断，Ｑ１、Ｑ４
与Ｑ２、Ｑ３互补工作，中间有死区时间，以防直通短路。

图２．２５　不隔离组合变换器的电路拓扑

Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、Ｃｕｋ、Ｚｅｔａ或Ｓｅｐｉｃ变换器都是输出电压可高于、等于或低于输入电压的变
换器，即输出与输入电压关系为

Ｖｏ１ ＝Ｖｉｎ Ｄｙｉ
１－Ｄｙｉ

式中　Ｄｙｉ———第ｉ号开关管的占空比，ｉ＝１，３。
组合变换器的输出电压Ｖｏ为

Ｖｏ＝Ｖｏ１－Ｖｏ２ ＝Ｖｉｎ
Ｄｙ１

１－Ｄｙ１
－ Ｄｙ３
１－Ｄｙ（ ）３ ＝Ｖｉｎ ２Ｄｙ１－１

Ｄｙ１（１－Ｄｙ１）
（２．１２４）

若Ｄｙ１ ＝０．５，则Ｖｏ＝０；Ｄｙ１＜０．５，Ｖｏ为负；Ｄｙ１＞０．５，Ｖｏ为正。因Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ和Ｃｕｋ变
换器是负输出变换器，见图２．２５（ａ）和（ｂ），在Ｄｙ１ ＜０．５时，Ｖｏ１ ＜Ｖｏ２，故Ｖｏ实际输出为上
正下负；在Ｄｙ１ ＞０．５时，Ｖｏ１ ＞Ｖｏ２，Ｖｏ两输出端电压为下正上负。ＺｅｔａＳｅｐｉｃ变换器是正输
出变换器，Ｄｙ１＜０．５，Ｖｏ１＜Ｖｏ２，Ｖｏ两输出端电压为下正上负；Ｄｙ１＞０．５，Ｖｏ１＞Ｖｏ２，Ｖｏ为上
正下负。因此，由（２．１２４）式直接算得的Ｖｏ电压极性定义是和变换器的电路拓扑有关的。
分析（２．１２３）式可见，由两个ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器构成的组合变换器输出电压Ｖｏ的最

大值不可能大于输入电压Ｖｉｎ。而由（２．１３４）式可见，对图２．２５所示的三种组合变换器的输
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出电压Ｖｏ可以小于、等于和大于输入电压Ｖｉｎ。
图２．２５（ｄ）是组合变换器的输出电压与开关管的占空比的关系曲线，其中直线１是由

ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ构成的组合变换器控制特性曲线，曲线２是由Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ或Ｃｕｋ构成的组合
变换器控制特性曲线，曲线３则是ＺｅｔａＳｅｐｉｃ的。

２．３．３　桥式直流变换器

一、电路拓扑和控制方式
桥式直流变换器是两个ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ构成的组合变换器的简化形式，即将图２．２４两

个输出滤波电感Ｌ１和Ｌ２合并成一个，两个输出滤波电容Ｃｆ１和Ｃｆ２合并成一个，电容合并后
电源Ｖｉｎ的负线不再和电容相接。图２．２６（ａ）是桥式直流变换器的主电路图，由开关管Ｑ１～
Ｑ４、与开关管反并联的二极管Ｄ１～Ｄ４、滤波电感Ｌｆ和滤波电容Ｃｆ等构成。桥式直流变换器
的输出电压Ｖｏ和电流Ｉｏ可正和可负，为四象限变换器。在Ｖｏ和Ｉｏ坐标平面的第一和第三象
限工作时，输出电压和电流同方向，能量从电源Ｖｉｎ向负载侧传送。在第二和第四象限工作
时，Ｖｏ和Ｉｏ反方向，能量由负载侧向电源Ｖｉｎ方向传送。桥式直流变换器开关管和二极管承
受的电压等于电源电压Ｖｉｎ。桥式直流变换器有两种ＰＷＭ 控制方式：单极性控制和双极性
控制。桥式直流变换器也可用移相控制方式，参见第３章３．７节。

二、单极性控制
若开关管Ｑ３和Ｑ４用于控制输出电压Ｖｏ极性，Ｑ１和Ｑ２为互补的ＰＷＭ工作，则这种控制

方式实质上是将桥式直流变换器简化为Ｂｕｃｋ或Ｂｏｏｓｔ变换器工作方式。
设图２．２６（ａ）中电压Ｖｏ上正下负，电感电流ｉＬｆ自左至右为正输出，则Ｖｏ下正上负，ｉＬｆ自

右至左为负输出。正输出时使Ｑ４导通，参见图２．２６（ｂ）。ｔ＝０时，Ｑ１导通，电源Ｖｉｎ通过Ｑ１、

Ｌｆ，Ｖｏ经Ｑ４回到电源负，电感电流在Ｖｉｎ和Ｖｏ作用下增长，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ

；ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ

达最大值，Ｑ１截止，Ｄ２续流，ｉＬｆ在Ｖｏ作用下下降，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｏ

，ｔ＝Ｔ时，ｉＬｆ达最小值；然后，

Ｑ１再次导通，转入下一个开关周期。由此可见，Ｑ１、Ｑ４导通时，ＶＡＢ ＝Ｖｉｎ；Ｑ１截止、Ｄ２续流时，

ＶＡＢ ＝０。输出电压Ｖｏ与电源电压Ｖｉｎ关系和Ｂｕｃｋ变换器相同，即Ｖｏ＝Ｄｙ１Ｖｉｎ（式中Ｄｙ１为

Ｑ１的占空比）。图２．２６（ｂ）的下图是电感电流ｉＬｆ和电感电压ＶＬｆ波形，因一个开关周期内ＶＬｆ
平均值为零，故电感电压正的面积和负的面积相等。
图２．２６（ｃ）是负输出时的电压ＶＡＢ、ＶＬｆ和电流ｉＬｆ波形图。为了得到负的输出，应关断

Ｑ４，开通Ｑ３。ｔ＝０时，Ｑ２导通，ＶＡＢ ＝－Ｖｉｎ，ｉＬｆ反向增加；ｔ＝ｔｏｎ时，Ｑ２截止，Ｄ１续流，ｉＬｆ减
小，故Ｖｏ＝－Ｄｙ２Ｖｉｎ（式中Ｄｙ２为Ｑ２的占空比）。
能量从Ｖｏ侧向Ｖｉｎ方向传递时，应关断Ｑ４。若Ｖｏ为负，工作波形见图２．２６（ｄ）。ｔ＝０

时，Ｑ１导通，ｉＬｆ由Ｖｏ的正端经Ｄ３、Ｑ１、Ｌｆ回到Ｖｏ负端，即电压Ｖｏ直接加在电感Ｌｆ上，ｉＬｆ增

长，Ｌ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｏ

；ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ达最大值，Ｑ１截止，Ｄ２、Ｄ３续流，电感能量向Ｖｉｎ传送，为Ｂｏｏｓｔ

工作方式，Ｖｉｎ＝Ｖｏ／（１－Ｄｙ１），ｉＬｆ和Ｉｏ为正。若Ｖｏ为正（Ｖｏ上正下负），工作波形如图２．２６
（ｅ）所示，Ｑ３关断，Ｑ２为ＰＷＭ工作，Ｑ２、Ｄ４、Ｄ１和Ｌｆ构成Ｂｏｏｓｔ变换器，能量从Ｖｏ侧向Ｖｉｎ传
输，ｉＬｆ和Ｉｏ为负。
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图２．２６　桥式直流变换器及单极性工作波形

表２ １列出了桥式直流变换器单极性控制时的主要关系。桥式变换器单极性工作方
式在第一、第三象限工作时可简化为Ｂｕｃｋ工作方式，在第二、第四象限工作时为Ｂｏｏｓｔ工作
方式。该变换器也可在电感电流断续情况下工作。

表２ １　桥式直流变换器单极性控制时的主要关系

工作象限 电流Ｉｏ方向 电压Ｖｏ极性 导通开关管 ＰＷＭ工作开关管 续流管 电压关系 能量传送方向

１ ＋ ＋ Ｑ４ Ｑ１、Ｑ２ Ｄ２ Ｖｏ＝Ｄｙ１Ｖｉｎ Ｖｉｎ→Ｖｏ

４ ＋ － Ｑ１、Ｑ２ Ｄ２、Ｄ３ Ｖｏ＝Ｄｙ２Ｖｉｎ Ｖｏ→Ｖｉｎ

３ － － Ｑ３ Ｑ１、Ｑ２ Ｄ１ Ｖｏ＝Ｄｙ２Ｖｉｎ Ｖｉｎ→Ｖｏ

２ － ＋ Ｑ１、Ｑ２ Ｄ１、Ｄ４ Ｖｏ＝Ｄｙ１Ｖｉｎ Ｖｏ→Ｖｉｎ

注：１．图２．２６（ａ）中Ｖｏ接线端上端为正表示Ｖｏ为正极性，电流从Ｖｏ正端流出的方向为Ｉｏ正方向。
２．Ｑ１、Ｑ２互补ＰＷＭ工作，有死区时间。
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三、双极性控制
若Ｑ１、Ｑ４同时开通、同时关断，Ｑ２、Ｑ３也同时开通、同时关断，但两者开关状态互补，这就

是双极性控制，因为这时桥式直流变换器的电压ＶＡＢ没有零状态，要么就是为＋Ｖｉｎ，要么就
是－Ｖｉｎ，如图２．２７所示。

图２．２７　桥式变换器的双极性控制

在一个开关周期中Ｑ１、Ｑ４导通时间等于Ｑ２、Ｑ３导通时间，设Ｄｙ为Ｑ１、Ｑ４的占空比，即

Ｄｙ ＝０．５时，ＶＡＢ的平均值为零（见图２．２７（ａ）），即输出电压平均值Ｖｏ为零。但电感电流的

瞬时值不为零，在Ｑ１、Ｑ４导通时，ｉＬｆ增加，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ＝Ｖｉｎ

；Ｑ１、Ｑ４截止后，ｉＬｆ通过二

极管Ｄ２、Ｄ３续流，电流下降，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝－Ｖｉｎ

；ｔ＝ｔ２时，ｉＬｆ ＝０，此后因Ｑ２、Ｑ３已开通，故ｉＬｆ

双 向 直 流 变 换 器
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反向增加，直到ｔ＝Ｔ时ｉＬｆ达负最大值，Ｑ２、Ｑ３截止。ｉＬｆ是一个等腰三角形，平均值ＩＬｆ＝０。
因为Ｑ１、Ｑ４和Ｑ２、Ｑ３开通前，是其反并联的二极管Ｄ１、Ｄ４和Ｄ２、Ｄ３续流，故开关管为ＺＶＳ开
通。从功率转换角度讨论，在ｔ＝ｔ１～ｔｏｎ期间，ＶＡＢ ＝＋Ｖｉｎ，ｉＬｆ ＞０，电源Ｖｉｎ能量转为贮于
电感Ｌｆ的磁能；在ｔ＝ｔｏｎ～ｔ２期间，ＶＡＢ ＝－Ｖｉｎ，存储于电感Ｌｆ的能量返回电源；另两个Ｔ／

４期间情况相同，故平均输出功率为零。
图２．２７（ｂ）是Ｄｙ ＞０．５，即Ｑ１、Ｑ４导通时间大于Ｑ２、Ｑ３导通时间的情形，此时ＶＡＢ平均

值大于零，故输出电压Ｖｏ＞０。电感电流波形见图的下部曲线，按电感电流平均值ＩＬｆ来分有
两类，一是ＩＬｆ ＞０，如图中的曲线１和２；另一类是ＩＬｆ ＜０，如曲线３。ＩＬｆ ＞０，Ｖｏ＞０，表示
桥式变换器的能量从电源Ｖｉｎ向负载侧Ｖｏ传输；而Ｖｏ＞０，ＩＬｆ＜０，则能量从负载侧Ｖｏ向电

源侧Ｖｉｎ传输。对于曲线２，在ｔ＝０～ｔｏｎ期间，Ｑ１、Ｑ４ 导通，ｉＬｆ 增加，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ

，在

ｔ＝ｔｏｎ时ｉＬｆ＝ｉＬｆｍａｘ，此后Ｑ１、Ｑ４截止，Ｄ２、Ｄ３续流，ｉＬｆ减小，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ＋Ｖｏ

，贮于电感的

磁能向电源和负载转移，整个周期中负载侧都是获得能量的，电源Ｖｉｎ仅在０～ｔｏｎ期间输出功
率，在ｔｏｎ～Ｔ期间部分电感贮能返回电源。

Ｖｏ电压极性不变，Ｉｏ方向改变，则能量从Ｖｏ方向向Ｖｉｎ传输，电感电流ｉＬｆ波形如图２．２７
（ｂ）的曲线３所示。在ｔ＝ｔｏｎ ～Ｔ期间，Ｑ２、Ｑ３导通，在Ｖｏ和Ｖｉｎ共同作用下ｉＬｆ反向增长，

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｏ＋Ｖｉｎ

，ｔ＝Ｔ时ｉＬｆ ＝－ｉＬｆｍａｘ；此后Ｑ２、Ｑ３截止，Ｑ１、Ｑ４导通，实际上是Ｄ１、Ｄ４续流，

电源Ｖｏ和电感Ｌｆ能量向Ｖｉｎ馈送，ｉＬｆ下降，Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－Ｖｏ

，并在ｔ＝Ｔ＋ｔｏｎ时降到最小值。

图２．２７（ｃ）是Ｄｙ ＜０．５时桥式直流变换器的工作波形，这时Ｖｏ极性变负。从能量传递
方向来看，可从Ｖｉｎ向Ｖｏ方向传输，如图中曲线４和曲线６所示；也可反向传递，如图中曲线

５所示。
双极性控制时，Ｄｙ＝０．５，Ｖｏ＝０；Ｄｙ＝１．０，Ｖｏ＝＋Ｖｉｎ；Ｄｙ＝０，Ｖｏ＝－Ｖｉｎ，即Ｖｏ和Ｖｉｎ

的关系与（２．１２３）式相同：

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

２Ｄｙ－１

四、直流电动机的四象限运行
桥式直流变换器广泛用于直流电动机转速控制系统，电枢接于变换器的ＡＢ端，可方便

地实现电机的四象限运行，即第一象限电机正转电动运行，第二象限是正转制动运行，第三
象限是反转电动运行，第四象限是反转制动运行。在第一和第三象限工作时，电源能量通过
电机转为机械能带动工作机械，在第二和第四象限时机械系统的能量经电机转为电能返回
电源。电能的双向流动显著地提高了系统的性能。双极性控制在Ｖｏ＝０时，电枢电流平均
值为零但瞬时值不等于零，使电机转子处于微抖动状态，有助于减小干摩擦引起的控制死
区，制动时具有反接制动工作方式，有助于扩大制动转速范围。

五、电压双向直流变换器
图２．２８（ａ）是图２．２６（ａ）桥式直流变换器主电路的简化，为电压双向直流变换器，变换

器的电流方向不能改变，输出电压极性可变，用于提升货物的直流电动机驱动系统中。
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图２．２８　电压双向直流变换器

该变换器有两种控制方式：双极性控制和单极性控制。图２．２８（ｂ）是双极性控制时提
升货物工作状态。在ｔ＝０～ｔｏｎ期间，Ｑ１、Ｑ４导通，电源电流经Ｑ１、电动机电枢Ｍ、Ｑ４回到电

源，电枢电流ｉａ增加，Ｌａｄｉａｄｔ＝Ｖｉｎ－Ｅ
（式中，Ｌａ为电机电枢绕组电感，Ｅ＝ＣｅΦｎ为电动机反

电势，Ｃｅ是电势常数，Φ电机气隙磁通，ｎ电机转速）。ｔ＝ｔｏｎ时，ｉａ达最大值，Ｑ１、Ｑ４截止，电流

ｉａ通过Ｄ２、Ｄ３回到电源，ｉａ下降，Ｌａｄｉａｄｔ＝Ｖｉｎ＋Ｅ
。ｔ＝Ｔ时，ｉａ达最小值，此后，Ｑ１、Ｑ４又导通，

转入下一个开关周期。加于电机电枢的电压平均值ＶＡＢａ＝ （２Ｄｙ－１）Ｖｉｎ，由电压平衡方程

ＶＡＢａ＝Ｅ＋Ｉａｒａ （式中，Ｉａ为电枢电流平均值，ｒａ为电枢绕组电阻），得电动机转速ｎ＝
ＶＡＢａ－Ｉａｒａ
ＣｅΦ

。通常，电动机电枢电阻ｒａ较小，忽略Ｉａｒａ项，则ｎ＝
（２Ｄｙ－１）Ｖｉｎ
ＣｅΦ

。提升货物时，

电机正转，占空比Ｄｙ ＞０．５，电动机转速和电源电压Ｖｉｎ、占空比Ｄｙ 成正比，Ｄｙ ＝１时ｎ＝
ｎｍａｘ＝Ｖｉｎ／（ＣｅΦ），Ｄｙ ＝０．５时ｎ＝０。

图２．２８（ｃ）是双极性控制放下货物时的电压ＶＡＢ和电流ｉａ波形。这时，电机反转，反电
势极性反向，右正左负，变换器必须输出反向电压ＶＡＢａ与电动势平衡，为使ＶＡＢａ为负，Ｄｙ ＜
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０．５。在ｔ＝０～ｔｏｎ期间，Ｑ１、Ｑ４导通，Ｖｉｎ和Ｅ共同作用使ｉａ增加，Ｌａ
ｄｉａ
ｄｔ＝Ｖｉｎ＋Ｅ

。在ｔ＝ｔｏｎ

时，ｉａ＝ｉａｍａｘ，Ｑ１、Ｑ４ 截止，Ｄ２、Ｄ３ 续流，ｉａ下降，Ｌａｄｉａｄｔ＝Ｖｉｎ－Ｅ
。ｔ＝Ｔ时，ｉａ＝ｉａｍｉｎ，之后，

Ｑ１、Ｑ４又导通，转入下一开关周期。由此可见，在ｔ＝０～ｔｏｎ 期间，电机工作于反接制动状
态，电源电压Ｖｉｎ和电动机反电势Ｅ共同作用使ｉａ快速上升，上升速度和电动机转速相关，转
速高，电势大，ｉａ上升快；在ｔｏｎ～Ｔ期间为再生制动阶段，电机和货物的机械能和位能转为电
能后返回电源。

图２．２８（ｄ）和（ｅ）是单极性控制时电机提升和下放货物的工作波形。在提升货物的电动
工作状态时，电机正转，Ｑ４一直导通，Ｑ１ＰＷＭ 工作，故在ｔ＝０～ｔｏｎ 期间，ＶＡＢ ＝Ｖｉｎ，ｉａ增
加；在ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ期间，Ｑ１截止，Ｑ４、Ｄ２构成续流回路，ＶＡＢ ＝０，ｉａ在反电势作用下下降。货
物下降时，电机反转，Ｑ４ 关断，在ｔ＝０～ｔｏｎ 期间，Ｑ１、Ｄ３ 导通，ｉａ在反电势作用下增加；在

ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ期间，Ｑ１ 截止，Ｄ２、Ｄ３ 续流，ＶＡＢ ＝－Ｖｉｎ，ｉａ下降。由于电动机反电势Ｅ和转速成
正比，在低速时，反电势小，ｉａ受到限制，制动转矩下降。由此可见，制动工作时采用双极性控
制优于单极性控制。

小结

本章先讨论了６种不隔离的单管直流变换器的主电路拓扑、控制方式、工作原理、基本
关系和特性。Ｂｕｃｋ、Ｂｏｏｓｔ、Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、Ｃｕｋ、Ｚｅｔａ和Ｓｅｐｉｃ６种直流变换器因为只有一个可
控的开关器件，因此都有电流连续和断续两种工作方式。Ｂｕｃｋ、Ｂｏｏｓｔ和Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ３种变
换器的电流连续和断续工作是指电感电流在开关管关断后是否有一段时间内为零，如不为
零则为电流连续工作方式，如为零则为断续工作方式。Ｃｕｋ、Ｚｅｔａ和Ｓｅｐｉｃ变换器因有两个
电感，故按开关管关断后流过二极管电流是否有一段时间为零来区分电流连续和断续工作
方式。电流连续和断续工作方式不仅对输出电压和输入电压的比有影响，而且对开关器件
的工作也有重要影响。

Ｃｕｋ、Ｚｅｔａ和Ｓｅｐｉｃ３种直流变换器是在Ｂｕｃｋ、Ｂｏｏｓｔ和Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ基础上派生出来
的，它们的共同特点是输出电压可低于、等于或高于输入电压，与Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ比较，它们的
输出电流或输入电流脉动显著减小，从而可节省输入或输出无源滤波器。
以上６种单管直流变换器只能将能量从电源侧向负载侧馈送，不能反向传递能量。在

单管直流变换器的开关管Ｑ上反并二极管，在二极管Ｄ 上反并开关管，就可构成双向直流
变换器，共有４种，即ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ、ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、ＢｉＣｕｋ和ＢｉＺｅｔａＳｅｐｉｃ，这４种双向直
流变换器均有两只开关管，当它们ＰＷＭ 工作且互补导通时，不再出现电流断续工作方式，
于是输出电压和输入电压间关系和单管直流变换器的电流连续工作的关系相同。在能量正
向或反向传递时，变换器的电压关系不变，因而可以平稳地实现能量传输方向的转换。双向
直流变换器有电流过零和不过零两种工作方式，电流过零方式可实现开关管的ＺＶＳ开通和
消除二极管的反向恢复电流，电流过零工作方式在传输电流相同时通过功率器件的电流峰
值较大，导致通态损耗的加大。

ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ、ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、ＢｉＣｕｋ和ＢｉＺｅｔａ／Ｓｅｐｉｃ都是电流双向直流变换器，即它
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们实现能量双向传递是靠电流的双向流动实现的，输出电压的极性不能改变，从而限制了其
应用范围。两个双向直流变换器的组合可构成四象限直流变换器，它的电流方向可正可负，
输出电压的极性也可变。本章讨论了由两个ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器构成的不隔离四象限直
流变换器的构成方法、工作原理、基本关系和主要特性，也讨论了由两个 ＢｉＢｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、两
个ＢｉＣｕｋ和两个ＢｉＺｅｔａ／Ｓｅｐｉｃ构成的四象限直流变换器，后３种四象限直流变换器的输出
电压可低于、等于或高于输入电压。
常用的桥式直流变换器实际上是由四象限ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ变换器推演得到，故其输出电压

小于输入电压。它有两种控制方式：双极性控制和单极性控制。双极性控制方式桥臂输出
电压ＶＡＢ没有零状态，单极性控制时有零状态。桥式变换器也可采用移相控制，移相控制属
于单极性控制，有零状态。
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ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｔｏｐｏｌｏｇｙｆｏｒｅｌｅｃｔｒｉｃａｌｖｅｈｉｃｌｅｍｏｔｏｒｄｒｉｖｅｓ．ＡＰＥＣ９５，８８７ ８９２

１０　ＣａｒｉｃｃｈｉＦ，ＣｒｅｓｃｉｍｂｉｎｉＦ，ＣａｐｐｏｎｉＦ Ｇ．Ｓｔｕｄｙｏｆｂｉｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌｂｕｃｋｂｏｏｓｔｃｏｎｖｅｒｔｅｒｔｏｐｏｌｏｇｉｅｓｆｏｒ

ａｐｐｌｉｃａｔｉｏｎｉｎｅｌｅｃｔｒｉｃａｌｖｅｈｉｃｌｅｍｏｔｏｒｄｒｉｖｅｒｓ．ＡＰＥＣ９８，２８７ ２９３

１１　林渭勋．电力电子电路基础．北京：机械工业出版社，１９９０
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第３章／有隔离的双向直流变换器

３．１　概述

有隔离的直流变换器是在不隔离直流变换器中插入变压器得到的。变压器利用磁耦合
实现具有电气绝缘的电能变换，由于变压器原边和副边线圈的匝比可以设计，合理选取匝比
可以使变换器在较好的条件下工作，获得高的（如数十万伏）或很低（如１Ｖ左右）输出电压，
多绕组变压器的应用实现了直流变换器的多输出，可以输出多路不同或多路相同电压的电能。
单管不隔离直流变换器也有相应的隔离形式。不隔离的Ｂｕｃｋ变换器中插入变压器构成

正激式直流变换器（Ｆｏｒｗａｒｄ）。Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ的电感用耦合电感代替构成反激式直流变换器
（Ｆｌｙｂａｃｋ）。Ｃｕｋ的能量传输电容Ｃ１分成串联的两个电容后在其中间插入变压器构成隔离型

Ｃｕｋ直流变换器。用和构成隔离Ｃｕｋ相同的方法可得到隔离的Ｚｅｔａ变换器。Ｓｅｐｉｃ和Ｃｕｋ一
样，可在能量传输电容间引入隔离变压器。由此可见，隔离型直流变换器有两种隔离结构，一
种是变压器，另一种是耦合电感。理想变压器是不存贮磁能的磁性元件，理想耦合电感是能贮
存磁能且耦合系数为１的磁元件。实际变压器因铁心不理想，需要一定的磁化电流，且线圈具
有漏磁。实际耦合电感因有漏磁，故耦合系数小于１，为隔离变换器带来了漏磁能量处理问题。
双管隔离直流变换器有推挽和半桥两种，它们实际上是两个正激变换器的组合。有的

文献中将双管反激和双管正激直流变换器也归入这一类中。桥式直流变换器是典型的四管
隔离直流变换器。
隔离双向直流变换器是在不隔离双向直流变换器中插入隔离变压器构成的，也可由隔

离单向直流变换器推得。最简单的隔离双向直流变换器是双管结构，如双向反激变换器（Ｂｉ
Ｆｌｙｂａｃｋ）、双向库克变换器（ＢｉＣｕｋ）和双向瑞泰—赛皮克变换器（ＢｉＺｅｔａＳｅｐｉｃ）。双向正激
变换器（ＢｉＦｏｒｗａｒｄ）需要三个开关管。双向推挽（ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ）和双向半桥变换器（Ｂｉｈａｌｆ
ｂｒｉｄｇｅ）则是四管结构。双向桥式直流变换器（Ｂｉｆｕｌｌｂｒｉｄｇｅ）则为八管结构。

３．２　双向反激直流变换器

３．２．１　反激式直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
反激式直流变换器由Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变换器演变而成，是最简单的隔离型直流变换器，主
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电路由４个元器件构成，见图３．１（ａ）。Ｆｌｙｂａｃｋ的变压器实际上是耦合电感，变压器用普通
导磁材料的铁心时必须有气隙，以保证在最大负载电流时铁心不饱和；也可采用铁粉芯磁
芯，这是一种金属软磁粉末被绝缘体包围后形成的具有分散气隙的磁芯，常用的铁粉芯材料
有８０ＮｉＦｅ系、Ｆｅ基和ＦｅＳｉＡｌ基等３种；也可用铁镍合金恒导磁钢带（如１Ｊ５０ｈ）作磁芯。

图３．１　Ｆｌｙｂａｃｋ变换器的主电路及其主要波形

Ｆｌｙｂａｃｋ由于电路简洁，所用元器件少，适合于多路输出和高电压的场合使用。

Ｆｌｙｂａｃｋ和Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ一样，开关管为ＰＷＭ 工作，也有电流连续和断续两种工作方
式，电流连续工作是指开关管Ｑ关断后变压器副边线圈的电流不降为零的工作方式，电流断
续是指在下一次开关管开通前副边线圈的电流已降为零的工作方式。电流连续时变换器有
两种开关模态，即Ｑ导通和Ｑ 关断模态，电流断续时还有一种开关管和二极管电流都为零
的模态，它的等效电路如图３．２所示。

二、电流连续工作原理
在讨论之前先作以下假说：① 开关管和二极管为理想器件，开通关断过程时间均为零，

关断时没有漏电流，导通时没有管压降；② 变压器为理想耦合电感，原边匝数为Ｗｐ，副边匝
数为Ｗｓ，耦合系数为１，无漏磁，用“·”表示线圈的始端或末端；③ 输出滤波电容Ｃｆ为理想
电容，无损耗，无等效串联电阻。

双 向 直 流 变 换 器
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图３．２　不同开关模态的等效电路

电流连续工作时，开关模态１对应时间０～ｔｏｎ，此时Ｑ导通，Ｄ截止；开关模态２对应于
时间ｔｏｎ～Ｔ，此时Ｑ截止，Ｄ续流。主要工作波形见图３．１（ｂ）。

Ｑ导通，电源电压Ｖｉｎ加于变压器原边，铁心磁化，磁通Φ和原边电流ｉｐ增加，原边线圈
感应电势ｅＷｐ“·”端为正，副边线圈Ｗｓ感应电势ｅＷｓ也是“·”端正，使二极管Ｄ 反偏截止，

故副边线圈没有电流，负载电流由电容Ｃｆ贮能供给。

Ｗｐ
ｄΦ
ｄｔ＝

ｄψ
ｄｔ＝Ｌｐ

ｄｉＰ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ

ｅＷｓ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｅＷｐ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ＝ＶｉｎＫ１２

ＣｆｄＶｏｄｔ ＝ＩＬＤ

ＩＬＤ ＝ ＶｏＲＬＤ

式中，Ｗｐ、Ｗｓ为变压器原、副边匝数；ψ＝ＷｐΦ为匝链原边线圈Ｗｐ的磁链，Φ为铁心磁通。
在铁心未饱和时，ψ＝Ｌｐｉｐ，Ｌｐ为原边线圈Ｗｐ的电感，ｉｐ是原边线圈的电流；Ｖｏ为Ｆｌｙｂａｃｋ
的输出电压，ＩＬＤ为负载电流，ＲＬＤ为负载电阻。Ｑ导通时，在电源电压Ｖｉｎ作用下铁心磁通增
加，原边线圈电流ｉｐ也相应增加。ｔ＝ｔｏｎ时，铁心磁通Φ达最大值Φｍａｘ，电流ｉｐ也达到最大
值ｉｐｍａｘ，Ｑ关断，转入开关模态２。

ｔ＝ｔｏｎ后，Ｑ关断，ｉｐ和Φ下降，原副边线圈感应电势反向，“·”端为负，副边电流ｉｓ通
过二极管Ｄ向负载供电，于是输出电压Ｖｏ通过Ｄ加到Ｗｓ上，非“·”端为正，铁心去磁。

Ｗｓ
ｄΦ
ｄｔ＝Ｌｓ

ｄｉｓ
ｄｔ＝Ｖｏ

ｉｓ＝ＣｆｄＶｏｄｔ ＋ＩＬＤ

ｅＷｐ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
ｅＷｓ ＝

Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ＝Ｋ１２Ｖｏ

稳态时，Ｑ导通期间铁心磁通增加量ΔΦ＋和Ｑ关断期间铁心磁通减小量ΔΦ－必须相

等，即ΔΦ＋＝ΔΦ－。设Ｑ导通时间为ｔｏｎ，关断时间为ｔｏｆｆ，开关周期Ｔ＝ｔｏｎ＋ｔｏｆｆ，开关频率
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ｆ＝ １Ｔ
，Ｑ的占空比Ｄｙ＝ｔｏｎ／Ｔ，铁心不饱和，得

ΔΦ＋＝
Ｖｉｎ
Ｗｐ
ＤｙＴ

ΔΦ－＝
Ｖｏ
Ｗｓ
（１－Ｄｙ）Ｔ

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
· Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３１）

若Ｗｓ＝Ｗｐ

则　 Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３．１ａ）

具有和Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ相同的电压关系。
开关管截止时，承受的电压ＶＱ为电源电压Ｖｉｎ和原线圈感应电势ｅＷｐ之和，即

ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋ｅＷｐ ＝
Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

（３．２）

开关管导通时，二极管Ｄ承受的电压ＶＤ为输出电压Ｖｏ和副边感应电势ｅＷｓ之和，即

ＶＤ ＝Ｖｏ＋ｅＷｓ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
· Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

（３．３）

由图３．１（ｂ）可知负载电流就是流过二极管Ｄ电流的平均值

Ｉｏ＝ １２
（ｉｓｍｉｎ＋ｉｓｍａｘ）（１－Ｄｙ） （３．４）

式中，ｉｓｍｉｎ和ｉｓｍａｘ为副线圈（即流过二极管）电流的最小值和最大值。由变压器原副边安匝平
衡关系

Ｗｐｉｐ＝Ｗｓｉｓ （３．５）

得变压器原边电流，即流过开关管Ｑ的电流最小值ｉＱｍｉｎ和最大值ｉＱｍａｘ为

ｉＱｍｉｎ＝
Ｗｓ

Ｗｐ

１
１－Ｄｙ

Ｉｏ－ Ｖｉｎ２Ｌｐｆ
Ｄｙ （３．６）

ｉＱｍａｘ＝
Ｗｓ

Ｗｐ

１
１－Ｄｙ

Ｉｏ＋ Ｖｉｎ２Ｌｐｆ
Ｄｙ （３．６ａ）

若变压器原副边电感较大，电感电流的脉动可不计，则Ｄ导通期间流过副边线圈的电流ｉｓ和

Ｑ导通期间流过原边电流ｉｐ为

ｉｓ＝ Ｉｏ
１－Ｄｙ

（３．７）

ｉｐ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
· Ｉｏ
１－Ｄｙ

（３．７ａ）
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由此可见，随着负载的加大，变压器原副边电流和通过开关管二极管的电流相应加大，
变压器铁心磁通Φ的最大值也加大。要防止副边电流过大导致铁心饱和。

三、电流断续工作原理和基本关系
电流断续工作时，Ｆｌｙｂａｃｋ有３个开关模态：开关模态１，Ｑ导通，Ｄ 截止，铁心磁化；开

关模态２，Ｑ截止，Ｄ续流，铁心去磁；开关模态３，Ｑ和Ｄ 的电流均为零，铁心磁通不变。
在ｔ＝０～ｔｏｎ期间，为开关模态１，Ｑ导通，电源电压Ｖｉｎ加在变压器原线圈，铁心磁通

增加

Ｗｐ
ｄΦ
ｄｔ＝Ｌｐ

ｄｉｐ
ｄｔ＝Ｖｉｎ

ＣｆｄＶｏｄｔ ＝ＩＬＤ

式中，ＩＬＤ为负载电流。在ｔｏｎ～ｔｏｎ＋ΔＴ期间，为开关模态２，Ｑ截止，Ｄ 续流，铁心去磁，设二
极管续流时间为ｔ′ｏｆｆ，则

ΔＴ＝ｔ′ｏｆｆ

Ｗｓ
ｄΦ
ｄｔ＝Ｖｏ

ｉＤ ＝ＣｆｄＶｏｄｔ ＋ＩＬＤ

在ｔ＝ｔｏｎ＋ΔＴ时，二极管电流ｉＤ刚降到零。稳态时铁心磁通恢复到Ｑ刚导通时的数值。
在开关模态３期间，负载电流由电容Ｃｆ提供，即

ＣｆｄＶｏｄｔ ＝ＩＬＤ

稳态时，在一个开关周期Ｔ中，铁心磁通增加量ΔΦ＋等于减小量ΔΦ－，有

ΔΦ＋＝
Ｖｉｎ
Ｗｐ
ＤｙＴ

ΔΦ－＝
Ｖｏ
Ｗｓ
ΔＴ

故　　 Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
·ＤｙＴ
ΔＴ

（３．８）

又ｔ＝ｔｏｎ时， ｉｐ＝
Ｖｉｎ
Ｌｐ
ＤｙＴ ＝ｉｐｍａｘ

ｉｓ＝Ｗｐｉｐ
Ｗｓ

＝Ｗｐ

Ｗｓ
·Ｖｉｎ
Ｌｐ
ＤｙＴ ＝ｉｓｍａｘ

Ｉｏ＝ １２ｉｓｍａｘ
·ΔＴ
Ｔ ＝ １２

Ｗｐ

Ｗｓ
·Ｖｉｎ
Ｌｐ
Ｄｙ·ΔＴ

代入（３．８）式，得
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Ｖｏ＝
Ｄ２ｙＶ

２
ｉｎ

２ＩｏＬｐｆ
（３．９）

上式表明，电流断续时变换器的输出电压Ｖｏ与负载电流Ｉｏ＝ＩＬＤ成反比，和占空比Ｄｙ、输入
电压Ｖｉｎ的平方成正比。开关管上电压ＶＱ和二极管电压ＶＤ均随Ｉｏ减小而增加

ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋ｅＷｐ ＝Ｖｉｎ＋
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ＝Ｖｉｎ＋Ｗｐ

Ｗｓ
·Ｄ

２
ｙＶ

２
ｉｎ

２ＩｏＬｐｆ
（３．１０）

ＶＤ ＝Ｖｏ＋ｅＷｓ ＝
Ｄ２ｙＶ

２
ｉｎ

２ＩｏＬｐｆ
＋Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ （３．１１）

电感电流连续工作时，由（３．１）式可见，输出电压Ｖｏ仅与输入电压Ｖｉｎ和占空比Ｄｙ有关，
与负载电流Ｉｏ大小无关；电流断续工作时，由（３．９）式可知，Ｖｏ是Ｖｉｎ、Ｉｏ和Ｄｙ的非线性函数，
不论是Ｖｉｎ改变还是负载Ｉｏ变化，都必须调节占空比Ｄｙ，才能保持Ｖｏ不变。
在相同的电源电压、输出电压和负载电流下，为了在不连续区工作，Ｆｌｙｂａｃｋ的变压器原

副边电感都比电流连续工作时小，变压器的体积重量显著减小。但电流断续工作时，变压器
铁心磁通变化量和原副边绕组电流变化量大幅度增加，铁心损耗加大；电流的平均值和有效
值之比减小，导线损耗和器件通态损耗加大。开关管的开通条件改善，通过开关管的电流从
零增大，二极管没有反向恢复电流。变换器的小信号传递函数也从电流连续时的二阶结构
转为一阶惯性环节。应按设计要求合理选取电流连续或断续工作方式，或是在小负载时选
用断续工作方式，大负载时成为连续工作方式。

四、电流连续和断续工作的边界
设ＩｏＧ为临界连续工作时变换器的输出电流，即负载电流，故

ＩｏＧ ＝ １２ｉＤｍａｘ＝
１
２
Ｖｏ
Ｌｓ
（１－Ｄｙ）Ｔ＝

Ｖｏ
２Ｌｓｆ

（１－Ｄｙ） （３．１２）

式中　ｉＤｍａｘ———开关管刚关断时通过二极管的电流；

Ｌｓ———变压器副边绕组的电感。

图３．３　Ｆｌｙｂａｃｋ变换器的电流连续
与断续边界

因Ｆｌｙｂａｃｋ变换器通常仅作电源使用，输出电压Ｖｏ
为常数，故在Ｄｙ＝０时，临界负载电流ＩｏＧ达最大值

ＩｏＧｍａｘ，即

ＩｏＧｍａｘ＝ Ｖｏ
２Ｌｓｆ

（３．１３）

故　　 ＩｏＧ ＝ＩｏＧｍａｘ（１－Ｄｙ） （３．１４）

（３．１４）式表示临界负载电流的边界，是一条直线，

Ｄｙ ＝０，ＩｏＧ ＝ＩｏＧｍａｘ；Ｄｙ ＝１，ＩｏＧ ＝０见图３．３。
图右上方为电流连续工作区，左下方为断续工
作区。

五、电流断续时Ｆｌｙｂａｃｋ的输出功率
临界电流连续和断续工作时，每个开关周期，Ｑ开通时从电源吸收的能量在Ｑ 关断后通

过二极管Ｄ 送到负载，Ｑ开通时贮于变压器原边线圈中的能量Ｅ 为
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Ｅ＝ １２Ｌｐｉ
２
ｐｍａｘ

ｉｐｍａｘ＝
Ｖｉｎ
Ｌｐ
ＤｙＴ

将ｉｐｍａｘ代入上式，得

Ｅ＝
Ｖ２ｉｎＤ２ｙ
２Ｌｐｆ２

变换器的输出功率Ｐｏ为

Ｐｏ＝Ｅｆ＝
Ｖ２ｉｎＤ２ｙ
２ｆＬｐ

（３．１５）

由（３．１５）式可见，在电源电压Ｖｉｎ较低时，变换器的输出功率与开关频率ｆ和原边线圈的电
感Ｌｐ成反比，为了便于生产，电感Ｌｐ不宜太小，以免电感受结构和工艺过程的太多影响。为
了增大输出功率，只能降低开关频率ｆ，导致变压器体积、重量的加大。

六、占空比和匝比Ｗｓ／Ｗｐ的选择

在输出功率Ｐｏ＝ＶｏＩｏ一定时让开关管Ｑ的电应力最小是选取占空比与匝比的出发点。

电流连续时，由（３．１）式和（３．７ａ）式，得

ＶｏＩｏ＝ＶｉｎｉｐＤｙ

开关管的电压ＶＱ由（３．２）式决定

ＶＱ ＝ Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

可见，ＶｏＩｏ一定时，占空比小，开关管承受电压ＶＱ较低，但通过它的电流ｉｐ则较大；反之，若
占空比取得比０．５大得多，尽管此时ｉｐ小了，但ＶＱ显著增大，故Ｆｌｙｂａｃｋ变换器开关管的占
空比选在０．５左右较合理。占空比选定后，由输出与输入电压关系式（３．１）即可确定变压器
原副边线圈的匝比Ｗｓ／Ｗｐ。

七、Ｆｌｙｂａｃｋ的钳位与吸收电路
Ｆｌｙｂａｃｋ变压器是耦合电感，在开关管Ｑ开通时原边线圈贮能，Ｑ关断后线圈贮能使它
的结电容充电，开关管两端电压升高，仅当其电压大于电源电压Ｖｉｎ后，线圈感应电势的极性
才变为“·”端为负，二极管导通，原边能量转移到副边，但因线圈有漏磁，漏磁能量不可能转
移到副边，从而使开关管电压进一步升高，必须在Ｆｌｙｂａｃｋ的变压器原边接钳位电路，以限
制开关管电压最大值。常用的钳位电路有齐纳管钳位、ＲＣＤ 钳位和有源钳位，也有采用缓
冲电路来限制开关管上电压的应力。图３．４是有钳位电路的Ｆｌｙｂａｃｋ变换器主电路原
理图。
齐纳管钳位电路是最简单的。齐纳管的特点是在外加电压小于齐纳电压时处于截止状

态，大于齐纳电压后保持在齐纳电压上。通常选取齐纳电压ＶＺＤ ＝１．５ｅＷｐ （式中ｅＷｐ是Ｑ关
断时副边在原边线圈中感应的电势），使ＶＺＤ高于ｅＷｐ的目的是减少原边线圈有效贮能在ＺＤ
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图３．４　Ｆｌｙｂａｃｋ变换器的钳位和缓冲电路

上的消耗，使ＺＤ仅消耗掉原边线圈的漏磁能量。同样，ＲＣＤ 钳位电路电容Ｃｃ上的电压也
宜选在１．５ｅＷｐ左右，Ｃｃ用于在Ｑ关断时吸收原边漏磁能量，并在电阻Ｒｃ上消耗掉，因此Ｑ关
断时Ｃｃ上电压增大，Ｑ导通时减小。负载大，原边电流ｉｐ也大，漏磁能量大，则Ｃｃ平均电压
升高，负载小Ｃｃ平均电压降低。调整Ｒｃ大小即可调节Ｃｃ电压的平均值。
图３．４（ｃ）是有源钳位电路，钳位管Ｑｃ和开关管Ｑ互补工作，中间有死区时间以防止同

时导通。Ｑ导通时，Ｄｃ反偏截止，钳位电容Ｃｃ不放电也不充电，保持钳位电压Ｖｃ不变；Ｑ关
断后，原边线圈磁能给Ｑ的结电容充电，充电电压达到Ｖｉｎ＋Ｖｃ时二极管Ｄｃ导通，将ＶＱ钳

位，ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋Ｖｃ，Ｖｃ的平均值取决于反射电压ｅＷｐ，即Ｖｃ＝ｅＷｐ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ。在Ｑ关断初期，

原边线圈的部分能量向电容馈送，电容Ｃｃ充电，充电电流逐渐减小到零，由于Ｑｃ已开通，故
Ｃｃ通过Ｑｃ和Ｗｐ放电，原边线圈Ｗｐ的电流反向，在Ｑ开通前关断Ｑｃ，原边线圈的电感与Ｑ
的结电容谐振，抽走开关管的电荷，实现Ｑ的ＺＶＳ开通。Ｑｃ是在Ｄｃ有电流的情况下开通
的，也为ＺＶＳ开通，其关断借助于本身结电容缓冲。Ｆｌｙｂａｃｋ的有源钳位电路因钳位电压
低，不仅原边线圈的漏磁能量进入钳位电容，也有一部分耦合能量进入Ｃｃ，形成较大的环流。
钳位电路与缓冲电路的主要区别是钳位电路电容平均电压保持在某一个数值上，缓冲

电路电容电压则是变化的。图３．４（ｄ）是Ｆｌｙｂａｃｋ的一种无损缓冲电路。设开关管Ｑ导通后
期，Ｃ２充电状态为左正右负，电压为Ｖｉｎ。Ｑ关断时，原边电流ｉｐ经Ｃ２和Ｄ１流动，Ｃ２放电，ＶＱ
增加，实现关断缓冲，同时漏感能量继续给Ｃ２充电，使ＶＣ２为左负右正。若ＶＣ２ ＞Ｖｉｎ＋
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ，则Ｃ２将通过Ｄ２、Ｌ１和原边线圈向电源放电，直到ＶＣ２ ＝Ｖｉｎ＋

Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ。若Ｆｌｙｂａｃｋ在电

流断续工作状态，当二极管Ｄ的电流降为零后，ｅＷｐ ＝０，ＶＣ２则等于Ｖｉｎ。开关管Ｑ再次导
通时，Ｃ２通过ＱＤ２Ｌ１振荡放电，Ｃ２上电压又回到左正右负，并保持ＶＣ２ ＝Ｖｉｎ，直到Ｑ再次关
断。由此可见，缓冲电路电容电压在一个开关周期内交替变化，改善开关管Ｑ的关断条件和
吸收原边线圈的漏感能量。上述缓冲电路在开关管Ｑ刚开通时，开关管除流过原边线圈电
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流ｉｐ外，还要流过Ｃ２Ｌ１的振荡放电电流。
八、双管反激直流变换器
单管Ｆｌｙｂａｃｋ占空比Ｄｙ等于０．５时，在开关管关断时承受的电压为电源电压Ｖｉｎ的１

倍，尽管可以借降低Ｄｙ来减小开关管的电压应力，但由此降低了器件的利用率。在电源电

图３．５　双管Ｆｌｙｂａｃｋ变换器

压较高的场合，可采用图３．５所示的双管Ｆｌｙｂａｃｋ直流
变换器。开关管Ｑ１、Ｑ２同时开通、同时关断，Ｑ１、Ｑ２开通
时变压器原边电流ｉｐ增长，Ｑ１、Ｑ２关断后原边漏感能量
通过二极管Ｄ１、Ｄ２返回电源，二极管Ｄ导通原边贮能转
移到副边给电容充电和供电给负载。由于Ｑ１、Ｑ２关断
时Ｄ１、Ｄ２导通，故Ｑ１、Ｑ２上的电压等于电源电压Ｖｉｎ，为

此要求原边线圈的感应电势ｅＷｐ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ小于电源电压

Ｖｉｎ，即ｅＷｐ ＜Ｖｉｎ，故双管Ｆｌｙｂａｃｋ的占空比Ｄｙ应小于０．５。但是，不管Ｄｙ取多小，Ｆｌｙｂａｃｋ
原边漏感能量还是必须经二极管Ｄ１、Ｄ２返回电源，因此，减小漏磁、提高耦合系数是设计反
激变压器的关键，常用的方法是原副线圈采用夹绕，也可采用铁粉芯或恒导磁合金构成的环
形磁芯。环形磁芯线圈均匀绕制漏磁小，缺点是线圈绕制不方便。

３．２．２　双向反激直流变换器

一、主电路构成和控制
ＢｉＦｌｙｂａｃｋ的主电路是在单管Ｆｌｙｂａｃｋ的开关管上反并二极管、在二极管上反并开关管
构成，如图３．６（ａ）所示。为了方便，图中将变压器铁心左侧的符号下标均用１表示，右侧的
符号下标均用２表示。和不隔离的双向直流变换器一样，开关管均为ＰＷＭ 方式工作，Ｑ１和

Ｑ２互补导通。

ＢｉＦｌｙｂａｃｋ有３种工作方式：① 能量自Ｖ１向Ｖ２方向传递；② 能量自Ｖ２向Ｖ１方向传递；

③ 在一个开关周期中能量交替流动。

二、能量自Ｖ１向Ｖ２方向传递
图３．６（ｂ）是ＢｉＦｌｙｂａｃｋ能量自Ｖ１向Ｖ２方向传递时的主要波形图，该波形与单管

Ｆｌｙｂａｃｋ电流连续工作时相同，Ｑ１导通ｉｐ增加，ｔ＝ｔｏｎ时ｉＱ１达ｉＱ１ｍａｘ，Ｑ１断开，Ｄ２导通，ｉＤ２给Ｃ２
充电和向负载供电。Ｑ１开通时，作用在线圈Ｗ１上的电压为Ｖ１，使铁心磁化，Ｄ２续流时作用
在Ｗ２线圈上的电压为Ｖ２，因为Ｖ２电压的正端加于Ｗ２的非“·”端，使铁心去磁，Ｗ２上的电

压为Ｖ２时，Ｗ１的感应电势为
Ｗ１

Ｗ２
Ｖ２，也为非“·”端正。

电压Ｖ２和Ｖ１的关系、Ｑ１和Ｑ２上的电压和单管Ｆｌｙｂａｃｋ相同，见（３．１）式、（３．２）式和
（３３）式。

三、能量自Ｖ２向Ｖ１方向传递
图３．６（ｃ）是ＢｉＦｌｙｂａｃｋ能量从Ｖ２向Ｖ１方向传递的波形。因Ｑ１和Ｑ２互补导通，为了保

持这个关系，图中Ｑ２是在ｔｏｎ～Ｔ期间导通的，Ｑ２导通时电压Ｖ２的正极作用于Ｗ２的非“·”

端，ＶＷ２ ＝Ｖ２，ｅＷ１ ＝
Ｗ１

Ｗ２
Ｖ２，ｉＱ２增长，铁心反向磁化，即铁心磁化方向与能量从Ｖ１向Ｖ２传输时
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图３．６　ＢｉＦｌｙｂａｃｋ主电路及其波形

的去磁方向相同。Ｑ２在ｔ＝Ｔ时截止，Ｄ１导通，磁贮能转为电能向Ｖ１方向供电，铁心正向磁化。
四、能量交替流动工作方式
不论能量从Ｖ１向Ｖ２传输还是从Ｖ２向Ｖ１方向传输，在电压不变时，随着传输功率的减

小，图３．６（ｂ）和３．６（ｃ）中电流ｉＱ１或ｉＱ２都将减小，当ｉＤ２或ｉＤ１的最小值降到零时，就到了３．２
节讨论过的临界连续工作状态了。若为单管Ｆｌｙｂａｃｋ，则输出功率进一步下降时就转入断续
工作，在ＢｉＦｌｙｂａｃｋ中，如果在ｔ＝ｔ２时ｉＤ２降为零，此后即形成反向电流ｉＱ２、ｉＱ２反向增长，直
到ｔ＝Ｔ时Ｑ２关断为止，见图３．６（ｄ）。因此，在ＢｉＦｌｙｂａｃｋ中不存在电流断续现象，仅出现
电流交替变化现象，电流交替变化时作用在变压器原、副边线圈上的电压波形和电流不交替
时是一样的，这表明此时输出和输入电压关系和单管Ｆｌｙｂａｃｋ电流连续时相同，如（３．１）式
所示。同样，器件Ｑ１和Ｑ２上的电压也和（３．２）式、（３．３）式相同。
设Ｑ１的占空比为Ｄｙ１，则能量自Ｖ１向Ｖ２流动时

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１
· Ｄｙ１
１－Ｄｙ１

（３．１６）

若Ｄｙ２为Ｑ２的占空比，能量自Ｖ２向Ｖ１方向流动时

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｗ１

Ｗ２
· Ｄｙ２
１－Ｄｙ２
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因Ｑ１和Ｑ２互补导通，故Ｄｙ２＝１－Ｄｙ１，代入上式，得
Ｖ２
Ｖ１＝

Ｗ２

Ｗ１
· Ｄｙ１
１－Ｄｙ１

，和（３．１６）式完全相

同，这表明ＢｉＦｌｙｂａｃｋ变换器可以平滑地实现能量双向流动。参看图３．６（ｄ），图中电流波形
是在Ｗ１＝Ｗ２条件下画出的，设Ｄ２电流峰值为ｉＤ２ｍａｘ，Ｄ１电流的峰值为ｉＤ１ｍａｘ，若｜ｉＤ２ｍａｘ｜＞
｜ｉＤ１ｍａｘ｜，则平均功率自Ｖ１向Ｖ２方向流动；若｜ｉＤ２ｍａｘ｜＜｜ｉＤ１ｍａｘ｜，则平均功率自Ｖ２向Ｖ１方
向流动；若｜ｉＤ２ｍａｘ｜＝｜ｉＤ１ｍａｘ｜则平均传输功率为零。

由图３．６（ｄ）的电流波形可见，开关管Ｑ１是在反并于它的二极管Ｄ１通电时开通的，开关
管Ｑ２是在Ｄ２通电时开通的，均为ＺＶＳ开通。又因Ｑ１开通后Ｄ１电流才降为零，Ｑ２开通后Ｄ２
电流才降为零，故二极管不存在反向恢复电流。交替工作方式的缺点是在传输功率相同时
通过器件电流的峰值较大，有较大的通态损耗。

３．２．３　四象限反激变换器

第２章２．３节讨论了由两个双向Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ直流变换器构成的四象限Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ变
换器，因为Ｆｌｙｂａｃｋ是Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ的隔离形式，所以两个相同的ＢｉＦｌｙｂａｃｋ变换器可构成
四象限反激直流变换器，组合的方法是两个ＢｉＦｌｙｂａｃｋ的原边并联，用同一直流电源，副边
并联或串联，主电路如图３．７所示。功率 ＭＯＳＦＥＴ器件有寄生的反并联二极管，没有反向
电压阻断特性，故构成副边并联电路时要用两个 ＭＯＳＦＥＴ反向串联的结构或用４只二极管
与 ＭＯＳＦＥＴ的组合结构，以形成双向开关。

图３．７　四象限反激变换器

一、并联输出四象限反激变换器
参见图３．７（ａ），设输出电压Ｖｏ上正下负为正输出，反之为负输出。需要正输出时只要

让Ｆｌｙｂａｃｋ１工作。由于Ｆｌｙｂａｃｋ２不工作，Ｑ３、Ｑ４和Ｑ４１都不加驱动信号，它的原、副边都没
有电流。正输出时，Ｆｌｙｂａｃｋ１的Ｑ１ＰＷＭ 工作，Ｑ２与Ｑ１互补导通，Ｑ２１一直导通，输出电压

Ｖｏ与（３．１）式相同，即

Ｖｏ＝Ｗｓ

Ｗｐ
· Ｄｙ１
１－Ｄｙ１

Ｖｉｎ

Ｖｏ极性为上正下负。需要负输出时，Ｆｌｙｂａｃｋ１不工作，Ｑ１、Ｑ２、Ｑ２１不加驱动信号，Ｑ３ＰＷＭ
工作，Ｑ４与Ｑ３互补导通，Ｑ４１一直导通，输出电压Ｖｏ大小和上式相同，电压极性为下正上负。

Ｑ２１和Ｑ４１用于在一个Ｆｌｙｂａｃｋ工作时限制另一个Ｆｌｙｂａｃｋ副边的电流，但Ｑ２和Ｑ２１的串
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联增加了通态损耗和控制电路复杂性，副边串联输出的Ｆｌｙｂａｃｋ不需要这两只管子。

二、串联输出的四象限反激变换器
由图３．７（ｂ），串联输出的反激变换器输出电压Ｖｏ为

Ｖｏ＝Ｖｏ１－Ｖｏ２

式中，Ｖｏ１为ＢｉＦｌｙｂａｃｋ１的输出电压，Ｖｏ２为ＢｉＦｌｙｂａｃｋ２的输出电压。设Ｄｙ１和Ｄｙ３分别为

Ｑ１和Ｑ３的占空比，则

Ｖｏ１ ＝Ｗｓ

Ｗｐ
· Ｄｙ１
１－Ｄｙ１

Ｖｉｎ

Ｖｏ２ ＝Ｗｓ

Ｗｐ
· Ｄｙ３
１－Ｄｙ３

Ｖｉｎ

若Ｑ１和Ｑ３互补导通，即Ｄｙ３ ＝１－Ｄｙ１，有

Ｖｏ２ ＝Ｗｓ

Ｗｐ
·１－Ｄｙ１
Ｄｙ１

Ｖｉｎ

Ｖｏ＝Ｗｓ

Ｗｐ
· ２Ｄｙ１－１
Ｄｙ１（１－Ｄｙ１）

Ｖｉｎ （３．１７）

图３．８（ａ）是Ｖｏ１、Ｖｏ２和Ｖｏ与占空比Ｄｙ１的关系曲线Ｄｙ１ ＝０．５时，Ｖｏ１ ＝Ｖｏ２，Ｖｏ ＝０；

Ｄｙ１ ＝０．７５时，Ｖｏ１ ＝３
Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ，Ｖｏ２＝ １３

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ，故Ｖｏ＝２．６６７Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ；Ｄｙ１＝０．２５时，Ｖｏ１＝

１
３
Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ，Ｖｏ２＝３Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ，故Ｖｏ＝－２．６６７Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ。由此可见，四象限变换器在Ｄｙ１＝０．５时输

出电压为零，Ｄｙ１ ＞０．５时输出正Ｖｏ，Ｄｙ１ ＜０．５时输出为负Ｖｏ。

图３．８　四象限Ｆｌｙｂａｃｋ变换器

观察图３．７（ｂ），若变换器工作于ＶｏＩｏ平面的第一象限，Ｖｏ ＞０，Ｉｏ ＞０，即电流Ｉｏ从

Ｆｌｙｂａｃｋ１的二极管Ｄ２流出，必须从Ｆｌｙｂａｃｋ２的Ｑ４流入，即Ｆｌｙｂａｃｋ１的能量从Ｖｉｎ向Ｖｏ１
方向传输，而Ｆｌｙｂａｃｋ２的能量则从Ｖｏ２向Ｖｉｎ方向传输，稳态时由Ｄ２流出的电流平均值必须
等于从Ｑ４流入电流的平均值，或者说从Ｄ２流出的电荷应等于从Ｑ４流入的电荷。图３．８（ｂ）
是假定Ｗｓ＝Ｗｐ时的电流波形，上图是Ｆｌｙｂａｃｋ１的电流波形，下图是Ｆｌｙｂａｃｋ２的电流波
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形，上图中ｉＤ２在ｔｏｎ～Ｔ的面积和下图中ｉＱ４在０～ｔｏｎ间的面积是相同的，满足电流连续性原
理。在第三象限工作时，Ｖｏ＜０，Ｉｏ＜０，Ｆｌｙｂａｃｋ２的能量从Ｖｉｎ向Ｖｏ方向传输，Ｆｌｙｂａｃｋ１
则为反向传输。工作于第二象限时，Ｖｏ＞０，Ｉｏ＜０，则Ｆｌｙｂａｃｋ１的能量从Ｖｏ向Ｖｉｎ方向传
输，Ｆｌｙｂａｃｋ２的能量从Ｖｉｎ向Ｖｏ方向传输。在第四象限工作时，Ｖｏ＜０，Ｉｏ＞０，Ｄｙ１＜０．５，

Ｆｌｙｂａｃｋ１的能量从Ｖｉｎ向Ｖｏ方向传输，Ｆｌｙｂａｃｋ２则反方向传输。
上述串联输出反激变换器的控制规律是Ｑ１、Ｑ４同时导通同时关断，Ｑ２、Ｑ３则与Ｑ１、Ｑ４互

补导通，输出电压Ｖｏ是两个Ｆｌｙｂａｃｋ输出电压Ｖｏ１和Ｖｏ２之差，存在能量的循环，效率较低。
另一种控制方案是Ｖｏ为正时Ｆｌｙｂａｃｋ１工作，Ｉｏ可正可负；Ｖｏ为负时仅Ｆｌｙｂａｃｋ２工作，Ｉｏ也
可正可负，为此，应解决负载电流Ｉｏ的流动路径。观察图３．７（ｂ），输出电压Ｖｏ为正时，若Ｉｏ
为正，即Ｉｏ从 Ｆｌｙｂａｃｋ１的 Ｄ２流出，则必须从Ｑ４流入 Ｆｌｙｂａｃｋ２的副边线圈才能回到

Ｆｌｙｂａｃｋ１的副边线圈，因此必须使Ｑ４导通；若Ｉｏ为负，Ｉｏ从Ｑ２流入（Ｑ２此时为ＰＷＭ 工作），
经Ｆｌｙｂａｃｋ１的副边线圈到Ｆｌｙｂａｃｋ２的副边线圈通过Ｄ４回到电源Ｖｏ的负端。由此可见，

Ｖｏ为正时只要让Ｆｌｙｂａｃｋ２的开关管Ｑ４导通，就能实现四象限变换器的正常工作；反之，Ｖｏ
为负时，只要让Ｆｌｙｂａｃｋ１的开关管Ｑ２导通，变换器也正常工作。

Ｖｏ为正时，Ｆｌｙｂａｃｋ１工作，Ｑ４或Ｄ４导通，流过Ｆｌｙｂａｃｋ２副边线圈的电流就是负载电流

Ｉｏ，因电容Ｃｆ１和Ｃｆ２的滤波作用，为平滑的直流电。同样，Ｖｏ为负时，Ｆｌｙｂａｃｋ２工作，Ｑ２或

Ｄ２导通，流过Ｆｌｙｂａｃｋ１副边线圈的电流也为平滑直流电，这时Ｆｌｙｂａｃｋ１的副边线圈和Ｑ２
或Ｄ２成为四象限变换器输出阻抗的一部分，造成导通损耗。这种控制方式没有循环能量，
效率较高。

三、反激式逆变器
四象限反激变换器的实现为反激式逆变器的构成创造了条件，若电压给定信号不是直

流参考电压，而是正弦参考电压，就可将直流电转变为正弦交流电。
由于并联输入、并联输出四象限反激变换器的输出侧要用双向可控开关，即要用四个开

关管或用八个整流管和两个开关管，通态损耗大。因此，并联输入、串联输出的电路方案（见
图３．７（ｂ））是本文将讨论的方案，它有两种控制方式：一是两个Ｆｌｙｂａｃｋ同时工作输出电压

Ｖｏ＝Ｖｏ１－Ｖｏ２ 方式，二是两个Ｆｌｙｂａｃｋ交替工作方式。

１ 两个Ｆｌｙｂａｃｋ同时工作方式
两个ＢｉＦｌｙｂａｃｋ同时工作时，开关管均为ＰＷＭ工作，和四象限直流变换器一样，Ｑ１、Ｑ４

同时导通、同时关断，Ｑ２、Ｑ３与Ｑ１、Ｑ４互补导通。逆变器空载时，见图３．９（ａ），在输出电压Ｖｏ
的正半周，为使输出电压自零上升，Ｆｌｙｂａｃｋ１工作，能量自Ｖｉｎ向Ｖｏ方向馈送，给电容Ｃｆ１充
电，故Ｑ１为ＰＷＭ 工作方式，Ｄ２通过给电容充电的电流。Ｆｌｙｂａｃｋ２的Ｑ４为ＰＷＭ 工作方
式，使Ｃｆ２放电，Ｄ３续流。当电容Ｃｆ１充电到最大值即Ｖｏ达到正弦波的峰值时，Ｆｌｙｂａｃｋ１转为

Ｑ２ＰＷＭ工作，Ｄ１续流，电容Ｃｆ１能量返回直流电源，Ｆｌｙｂａｃｋ２的Ｑ３ＰＷＭ工作，Ｄ４续流，Ｖｏ
下降。此后，Ｆｌｙｂａｃｋ１和Ｆｌｙｂａｃｋ２继续工作，Ｃｆ１继续放电，Ｃｆ２继续充电，输出电压Ｖｏ反向
增加，直到Ｖｏ的负峰值。Ｖｏ到反向最大值后，Ｆｌｙｂａｃｋ１转为Ｑ１ＰＷＭ 工作，能量从Ｖｉｎ向

Ｖｏ方向传输，Ｖｏ１增加，Ｆｌｙｂａｃｋ２则将Ｃｆ２的能量返回直流电源，使Ｖｏ２降低，当Ｖｏ１ ＝Ｖｏ２ 时

Ｖｏ再次到零，完成逆变器一个输出电压周期。
若逆变器向负载供电，其输出电流ｉｏ滞后于电压Ｖｏ，如图３．９（ｂ）所示，这时逆变器工作

可分为四种状态：Ｖｏ＞０，ｉｏ＞０为Ｓ１ 态；Ｖｏ＜０，ｉｏ＜０为Ｓ３ 态；Ｖｏ＞０，ｉｏ＜０为Ｓ２ 态；
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图３．９　输出串联反激逆变器的波形图

Ｖｏ＜０，ｉｏ＞０为Ｓ４态，分别对应于直流变换器的四个象限。在Ｓ１和Ｓ４态，ｉｏ＞０，故Ｆｌｙｂａｃｋ
１将电源能量往负载侧传输，而Ｆｌｙｂａｃｋ２则将负载侧能量返回电源侧；在Ｓ２和Ｓ３态，ｉｏ ＜
０，Ｆｌｙｂａｃｋ２将能量从电源往负载侧传输，Ｆｌｙｂａｃｋ１则将能量返回电源。显然，在Ｓ２和Ｓ４
态时因Ｖｏ和ｉｏ反向，故返回直流电源的能量大于从电源吸收的能量，因此，从直流电源侧来
看，此时电流是流入电源的，在Ｓ１和Ｓ３态时电流是从电源流出的。图３．９（ｃ）的上图的阴影
部分是Ｖｏ＞０，ｉｏ＞０时Ｆｌｙｂａｃｋ１的输出电流波形，下图是Ｆｌｙｂａｃｋ２的回馈电流波形，ｉＤ２
是Ｆｌｙｂａｃｋ１的输出电流，ｉＱ４是Ｆｌｙｂａｃｋ２返回直流电源的电流，由电流连续原理，ｉＤ２的平均
值等于ｉＱ４的平均值。图３．９（ｄ）是Ｖｏ＞０，ｉｏ＜０时Ｆｌｙｂａｃｋ１的电流（上图）和Ｆｌｙｂａｃｋ２的
电流（下图），此时Ｆｌｙｂａｃｋ１返回能量，Ｆｌｙｂａｃｋ２传输能量。图３．９（ｅ）是Ｖｏ＞０，ｉｏ＝０时的
波形图，相当于图３．９（ｂ）中Ｓ２和Ｓ１态间的边界，因ｉｏ＝０，故不论Ｆｌｙｂａｃｋ１，还是Ｆｌｙｂａｃｋ
２，都在电流交替方式工作，一个开关周期的平均传输电流为零。

双 向 直 流 变 换 器
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２ 两个ＢｉＦｌｙｂａｃｋ交替工作方式
在控制方式二时，两个ＢｉＦｌｙｂａｃｋ轮流工作，Ｖｏ的正半周Ｆｌｙｂａｃｋ１工作，Ｆｌｙｂａｃｋ２的

副边线圈电路成为逆变器内阻抗的一部分，产生内压降ＶＬＳ２
；Ｖｏ的负半周，Ｆｌｙｂａｃｋ２工作，

Ｆｌｙｂａｃｋ１的Ｑ２导通，其副边线圈产生内压降ＶＬＳ１
。图中ＶＬＳ１

、ＶＬＳ２
和ｉｏ相差９０°电角，是假

定忽略线路电阻、仅考虑电感压降之故。

四、反激式调压变压器
两个相同的ＢｉＦｌｙｂａｃｋ变换器输入端串联、输出端也串联，可构成反激式调压变压器，

实现不失真地将一种电压的交流电转变为另一种电压的同频交流电，主电路如图３．１０（ａ）所
示。观察该图可见，这是左右和上下均对称的电路结构，左右对称表示上下两个Ｆｌｙｂａｃｋ均
是双向直流变换器，上下对称表示该变换器输入电压（设左侧为输入端）可以是正极性的直
流电（设上正下负的直流电源为正极性），只要Ｆｌｙｂａｃｋ１工作，即可在右侧得到同极性（上正
下负）的直流电，为了构成输出通路，此时Ｆｌｙｂａｃｋ２的Ｑ４应导通；反之，若输入电压为负极
性，只要Ｆｌｙｂａｃｋ２工作，Ｆｌｙｂａｃｋ１的Ｑ２导通，右侧即可输出负极性的直流电。输入交流电
时，两个ＢｉＦｌｙｂａｃｋ按输入交流电相同的频率的半周期交替工作，就成为反激式变压器。若
两个Ｆｌｙｂａｃｋ开关管的占空比固定不变，设为０．５，则输出电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ之比等于
变压器的变比Ｗｓ／Ｗｐ，Ｗｐ和Ｗｓ分别为Ｆｌｙｂａｃｋ变压器原副线圈的匝数。若改变占空比，则
在输入电压Ｖｉｎ不变时可改变输出电压Ｖｏ，这是调压变压器工作方式；输入电压在某一范围
内变化而要求输出电压不变时，也可通过调整占空比来实现，这就是交流稳压电源工作方式。

图３．１０　反激调压变压器

图３．１０（ｂ）是输出端接ＲＬ负载时的波形图，上图为输入电压Ｖｉｎ和ｉｉｎ波形，下图为输出
电压Ｖｏ和ｉｏ波形，ｉｏ滞后于Ｖｏ。和反激逆变器的波形图３．９（ｂ）相同，可分成Ｓ１～Ｓ４四种状
态，Ｖｏｉｏ均为正时为Ｓ１态，Ｆｌｙｂａｃｋ１将电源能量向负载方向传递；Ｖｏｉｏ均为负时为Ｓ３态，

Ｆｌｙｂａｃｋ２将电源能量向负载方向传递；Ｖｏ正ｉｏ负时为Ｓ２态，Ｆｌｙｂａｃｋ１将贮于负载电感的能
量返回电源；Ｖｏ负ｉｏ正时由Ｆｌｙｂａｃｋ２将负载贮能返回电源。
这种结构变压器有以下特点：输入、输出隔离，输出电压与输入电压成正比，输入、输出
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电压的频率和波形相同；任一侧均可接电源，适应的频率范围宽，可转换直流和很低频率的
交流电；有三种工作方式，即普通变压器、调压变压器和交流稳压电源工作方式；适合于不同
性质的负载；变压器为高频工作，体积重量小，功率密度高，但因为反激结构，只适合小功率
场合使用。

３．３　双向Ｃｕｋ直流变换器

３．３．１　隔离Ｃｕｋ变换器

一、电路拓扑和控制方式
将图２．１１（ａ）不隔离Ｃｕｋ变换器的电容Ｃ１分成两个串联电容，并在两电容之间断开插

入变压器（不是耦合电感，不需要存贮磁能）就是隔离Ｃｕｋ变换器，见图３．１１（ａ），变压器应
有小的漏感。隔离Ｃｕｋ变换器的开关管Ｑ为ＰＷＭ工作。和Ｆｌｙｂａｃｋ一样，隔离Ｃｕｋ变换
器也有电流连续和断续工作方式，本节不讨论电流断续工作方式。

图３．１１　隔离Ｃｕｋ变换器主电路及其等效电路

二、工作原理
电流连续Ｃｕｋ变换器有两个开关模态，开关管Ｑ导通为开关模态１，时间ｔ＝０～ｔｏｎ，Ｑ

关断、Ｄ续流为开关模态２，时间ｔ＝ｔｏｎ ～Ｔ。两个开关模态时的等效电路见图３．１１（ｂ）和
（ｃ）。由图可见，不论是开关模态１还是开关模态２，电容Ｃ１的电压ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ，Ｃ１充电极性
为左正右负；Ｃ２的电压ＶＣ２ ＝Ｖｏ，充电极性为左负右正，因为电感和变压器线圈的平均电压
为零。

在开关模态１，ｔ＝０时Ｑ导通，Ｖｉｎ加到Ｌ１上，Ｃ１通过Ｗｐ放电，Ｗｐ和Ｗｓ线圈感应电势非

“·”端为正，二极管Ｄ反偏截止，Ｗｓ电势和Ｃ２电压串联后加到电感Ｌ２和输出端，故电流ｉＬ１
和ｉＬ２增加，由图３．１１（ｂ）的等效电路得以下关系

Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｖｉｎ
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ｅＷｐ ＝ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ

ｅＷｓ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｅＷｐ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ＋ＶＣ２－Ｖｏ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ＝Ｌ２

ｄｉＬ２
ｄｔ

ｉＷｓ ＝ｉＬ２

ｉＷｐ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２

ｉＱ ＝ｉＬ１＋ｉＷｐ ＝ｉＬ１＋
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２

在ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬ１和ｉＬ２分别达到最大值，同时Ｑ关断，转入开关模态２。此时，Ｖｉｎ、Ｌ１、Ｃ１
和Ｗｐ构成回路，ｉＬ１给Ｃ１充电并从“·”端流入Ｗｐ，Ｗｓ电流自“·”端流出经Ｄ给Ｃ２充电，ｉＬ２
经Ｄ续流，故ｉＬ１和ｉＬ２均下降：

Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－ＶＣ１－ｅＷｐ

ｅＷｐ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
ｅＷｓ ＝

Ｗｐ

Ｗｓ
ＶＣ２ ＝

Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ

Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ

Ｌ２
ｄｉＬ２
ｄｔ ＝Ｖｏ

ｉＷｐ ＝ｉＬ１

ｉＷｓ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１

ｉＤ ＝ｉＷｓ＋ｉＬ２ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１＋ｉＬ２

由此可见，Ｑ导通时，ｉＬ１和ｉＬ２在电源电压Ｖｉｎ作用下增长，Ｑ截止时在输出电压Ｖｏ作用
下下降。Ｑ导通时Ｃ１和Ｃ２均放电，Ｑ截止时Ｃ１和Ｃ２均充电，稳态时在一个开关周期内充放
电平衡，由于Ｃ１和Ｃ２均较大，故电压ＶＣ１和ＶＣ２变化较小。Ｑ导通时Ｃ２向Ｌ２放电，流过Ｃ２的

电流也就是Ｗｓ的电流，等于ｉＬ２，由于ｉｐＷｐ＝ｉｓＷｓ，故此时Ｗｐ的电流ｉＷｐ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２；Ｑ关断时，

Ｌ１给Ｃ１充电，故ｉＷｐ＝ｉＬ１，因此变压器原、副线圈的电流取决于Ｌ１和Ｌ２电流的大小。Ｑ导通
时，Ｌ１和Ｌ２上电压与导通时间的积等于Ｑ截止时加于其上电压与时间的积，即电感上平均
电压为零。变压器原线圈Ｗｐ上的电压在Ｑ开通时等于此时Ｌ１上的电压，Ｑ截止时Ｗｐ上的

电压为
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖ，也正好等于此时Ｌ１上的电压，故变压器原、副线圈上电压伏秒面积在一个开关
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周期的值也为零，即磁化量等于去磁量。
图３．１２是隔离Ｃｕｋ变换器电感电流连续时的主要波形。其中，图（ａ）是开关管占空比

小于０．５时的电感电流ｉＬ１、ｉＬ２和开关管二极管电流ｉＱ、ｉＤ波形，Ｑ１导通时ｉＬ１和ｉＬ２增加，相应
地ｉＱ也增大；Ｑ截止时ｉＬ１、ｉＬ２减小，ｉＤ也减小。电感Ｌ１在Ｑ开通时的电压等于电源电压，Ｑ

关断后的电压为
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ，变压器原线圈Ｗｐ的电压在Ｑ开通时等于电源电压，关断后为

Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ，

和电感Ｌ１的电压相同。流过变压器原线圈的电流在Ｑ开通时为
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２，Ｑ截止时为ｉＬ１。图

（ｂ）是占空比大于０．５时Ｃｕｋ的主要波形，在变压器匝比不变时，输出电压升高，输出电流减
小，ｉＬ１和ｉＬ２的大小发生变化。

图３．１２　隔离Ｃｕｋ变换器的主要波形

三、主要关系
由稳态时一个开关周期中电感Ｌ１或Ｌ２上的电压伏秒面积相等的原理，得Ｃｕｋ变换器输

出电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ间关系

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３．１８）

观察图３．１２中电感Ｌ１和变压器原边线圈的电压波形可见，两者是相同的，即Ｑ导通时为

Ｖｉｎ，Ｑ截止时为
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ，因稳态时电感的伏秒面积为零，故变压器上也没有电压的直流分量。

不计损耗时有
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Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３．１９）

开关管承受的电压

ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋ＶＬ１ ＝Ｖｉｎ＋ｅＷｐ ＝Ｖｉｎ＋
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ＝ １

１－Ｄｙ
Ｖｉｎ （３．２０）

式中，ｅＷｐ为变压器原边线圈的感应电势，ｅＷｓ为副线圈感应电势。二极管承受的电压

ＶＤ ＝ＶＣ２＋ｅＷｓ ＝Ｖｏ＋
Ｗｓ

Ｗｐ
ｅＷｐ ＝Ｖｏ＋

Ｗｓ

Ｗｐ
ＶＣ１ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ

１
１－Ｄｙ

Ｖｉｎ （３．２１）

电感Ｌ１和Ｌ２的电流的平均值ＩＬ１和ＩＬ２分别等于输入电流Ｉｉｎ和输出电流Ｉｏ，即

ＩＬ１ ＝Ｉｉｎ （３．２２）

ＩＬ２ ＝Ｉｏ （３．２３）

ｉＱ ＝ｉＬ１＋ｉＷｐ ＝ｉＬ１＋
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２

ｉＤ ＝ｉＷｓ＋ｉＬ２ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１＋ｉＬ２

设电感电流的脉动很小，瞬时值可用平均值代替，则开关管Ｑ和二极管Ｄ 的电流平均值ＩＱ、

ＩＤ为

ＩＱ ＝ＩＬ１Ｄｙ＋
Ｗｓ

Ｗｐ
ＩＬ２Ｄｙ ＝ＩｉｎＤｙ＋

Ｗｓ

Ｗｐ
ＩｏＤｙ ＝Ｉｉｎ （３．２４）

ＩＤ ＝ＩＬ１（１－Ｄｙ）
Ｗｐ

Ｗｓ
＋ＩＬ２（１－Ｄｙ）＝

Ｗｐ

Ｗｓ
Ｉｉｎ（１－Ｄｙ）＋Ｉｏ（１－Ｄｙ）＝Ｉｏ （３．２４ａ）

以上表明电感Ｌ１电流的平均值ＩＬ１值等于输入电流Ｉｉｎ，也等于流过开关管Ｑ的电流平均值

ＩＱ；同样，电感Ｌ２电流的平均值ＩＬ２等于输出电流Ｉｏ，也等于流过二极管Ｄ的电流平均值ＩＤ。

３．３．２　双向Ｃｕｋ直流变换器

一、电路拓扑和控制方式
ＢｉＣｕｋ变换器是在隔离Ｃｕｋ变换器［图３．１１（ａ）］的基础上构成的，即在开关管Ｑ１上反
并二极管、在二极管上反并开关管，见图３．１３（ａ）。由图可见，ＢｉＣｕｋ和ＢｉＦｌｙｂａｃｋ一样，是
左右对称的主电路，所不同的是Ｃｕｋ是变压器，Ｆｌｙｂａｃｋ是耦合电感。开关管Ｑ１和Ｑ２均为

ＰＷＭ工作方式，Ｑ１和Ｑ２互补导通，以便能量能自由地双向流动。
二、ＢｉＣｕｋ能量双向流动
和ＢｉＦｌｙｂａｃｋ一样，ＢｉＣｕｋ能量从Ｖ１向Ｖ２方向传递时，Ｑ１为ＰＷＭ工作方式，Ｄ２续流，

见图３．１３（ｂ）。Ｑ１导通时，电感Ｌ１和Ｌ２的电流在电源电压Ｖ１作用下增长，在ｔｏｎ时达最大
值，此后Ｑ１截止，Ｄ２续流，ｉＬ１和ｉＬ２在Ｖ２作用下下降。若Ｗ１＝Ｗ２，则Ｑ１导通时，ｉＱ１ ＝ｉＬ１＋
ｉＬ２，Ｑ１ 截止后，ｉＤ２ ＝ｉＬ１＋ｉＬ２。

能量自Ｖ２向Ｖ１方向传输时，因Ｖ１和Ｖ２电压极性不变，故电流ｉＬ１和ｉＬ２方向自右向左方
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图３．１３　隔离ＢｉＣｕｋ直流变换器

向流动。为讨论方便，从Ｑ１和Ｑ２互补出发，图３．１３（ｃ）中Ｑ２是在ｔｏｎ～Ｔ期间导通，０～ｔｏｎ期
间截止。Ｑ２导通，ｉＬ２和ｉＬ１在Ｖ２作用下增长，在ｔ＝Ｔ时达最大值，Ｑ２关断Ｄ１续流，ｉＬ２和ｉＬ１
在Ｖ１作用下下降。稳态时电感电流增长量等于下降量，得到Ｖ１和Ｖ２电压间关系，设Ｑ１的占
空比为Ｄｙ１，则在能量从Ｖ１向Ｖ２流动时

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１

Ｄｙ１
１－Ｄｙ１

（３．２５）

能量自Ｖ２向Ｖ１方向流动时

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｗ１

Ｗ２

Ｄｙ２
１－Ｄｙ２

式中，Ｄｙ２为Ｑ２的占空比，Ｄｙ２＝１－Ｄｙ１，代入上式，得

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｗ１

Ｗ２

１－Ｄｙ１
Ｄｙ１

（３．２６）

比较（３．２５）式和（３．２６）式，可见是相同的，表明能量从Ｖ１向Ｖ２方向或作反方向传递不改变
电压Ｖ１和Ｖ２间关系。

三、电感电流交替工作方式
Ｃｕｋ变换器有Ｌ１和Ｌ２两个电感，仅当Ｗ１＝Ｗ２、Ｄｙ１＝Ｄｙ２＝０．５时，理想Ｃｕｋ变换器

的电感电流ｉＬ１ ＝ｉＬ２，Ｖ１＝Ｖ２；若Ｄｙ１＜０．５，则Ｖ２＜Ｖ１，故ｉＬ２ ＞ｉＬ１；反之，若Ｄｙ１＞０．５，

Ｖ２ ＞Ｖ１，则ｉＬ２ ＜ｉＬ１。图３．１３（ｂ）是Ｄｙ１ ＜０．５时Ｃｕｋ的主要波形，ｉＬ２ ＞ｉＬ１，如减小Ｖ２端
负载，则ｉＬ２也将减小，导致ｉＬ１跟着减小，显然当ｉＬ１的最小值到零时，ｉＬ２的最小值不会到零；
若进一步减小负载，则部分ｉＬ１变为负，出现一个电感电流小于零的情况，这是电感电流交替
工作的一种方式。

图３．１４（ａ）是某种临界情况，ｉＬ１始终大于零，ｉＬ２出现正负交替，因ｉＬ１的最小值等于ｉＬ２的
最小值，在ｔ＝Ｔ时通过二极管Ｄ２的电流恰好为零。图３．１４（ｂ）是３．１４（ａ）各个时间段的等
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效电路，在ｔ１～ｔｏｎ期间，Ｑ１导通，电感Ｌ１的电流ｉＬ１在Ｖ１作用下增长，Ｃ１、Ｃ２放电，使ｉＬ２也增

长，Ｄ２反偏截止，ｉＱ１ ＝ｉＬ１＋
Ｗ２

Ｗ１
ｉＬ２；在ｔｏｎ～ｔ２期间，Ｑ１截止，Ｄ２续流，ｉＬ１给Ｃ１和Ｃ２充电，Ｃ２的

充电电流为
Ｗ１

Ｗ２
ｉＬ２，ｉＬ２经Ｄ２续流，故ｉＬ１和ｉＬ２均在Ｖ２作用下减小，在ｔ＝ｔ２时ｉＬ２ ＝０；在ｔ２～

Ｔ期间，由于Ｑ２导通，ｉＬ２在Ｖ２作用下反向增长，因ｉＬ１方向未变，仍给Ｃ１和Ｃ２充电，Ｃ２的充电

电流为
Ｗ１

Ｗ２
ｉＬ１，在ｔ＜Ｔ时，尽管ｉＬ２已反向，但其值小于ｉＬ１，故实际上仍为Ｄ２导电，仅在ｔ＝

Ｔ时Ｄ２的电流为零。ｔ＝Ｔ～（Ｔ＋ｔ１）期间，Ｑ２关断而Ｑ１再次开通，故ｉＬ１又在Ｖ１作用下增

长，ｉＬ２给Ｃ２和Ｃ１充电，实际上通过Ｑ１的电流为ｉＬ１和
Ｗ２

Ｗ１
ｉＬ２之差，ｉＱ１ ＝ｉＬ１ －

Ｗ２

Ｗ１
ｉＬ２；在ｔ＝

Ｔ＋ｔ１时，ｉＬ２ ＝０，ｉＱ１ ＝ｉＬ１，此后Ｃ１、Ｃ２又由充电状态转为放电状态。由此可见，在临界状态
下，仅Ｑ１和Ｄ２通电，在Ｑ１导通前ｉＤ２刚到零，因电流ｉＬ２交替变化，形成四个开关模态及相应
的等效电路。图３．１４（ａ）中ｅＷ１和ｉＷ１是变压器Ｗ１线圈的电势和电流波形。

图３．１４　能量从Ｖ１向Ｖ２方向传递时ＢｉＣｕｋ电流临界工作状态

第３章／有隔离的双向直流变换器



８４　　　

图３．１５是Ｄｙ１＜０．５能量仍从Ｖ１向Ｖ２方向传递时，ｉＬ１交替工作的ＢｉＣｕｋ波形和等效
电路。ｔ＝０～ｔ１期间是开关模态１，这期间有两个子模态，即Ｄ１续流模态和Ｑ１导通模态，

ｉＱ１＜０是Ｄ１续流状态，ｉＱ１ ＞０时Ｑ１才通电。ｔ＝ｔ１～ｔｏｎ期间是开关模态２，Ｑ１通电，ｉＬ１和ｉＬ２
在Ｖ１作用下增长。ｔ＝ｔｏｎ～ｔ２ 期间为开关模态３，Ｑ１截止，Ｄ２续流，ｉＬ１和ｉＬ２在Ｖ２作用下降
低，ｔ＝ｔ２时ｉＬ１ ＝０。ｔ＝ｔ２～Ｔ期间为开关模态４，其中又有两个子模态，ｔ＝ｔ２～ｔ３期间为
子模态１，仍为Ｄ２续流，ｔ＝ｔ３～Ｔ期间为子模态２，Ｄ２阻断，Ｑ２导通。因ｉＬ１的最大值大于其
最小值的绝对值，ｉＬ１的平均值为正，能量从Ｖ１向Ｖ２方向传送。由于Ｑ１、Ｑ２和Ｄ１、Ｄ２交替工
作，Ｑ１、Ｑ２可实现ＺＶＳ开通，Ｄ１、Ｄ２截止时没有反向恢复电流。

图３．１５　能量从Ｖ１向Ｖ２传递时ｉＬ１交替工作状态的ＢｉＣｕｋ波形和等效电路

比较图３．１４（ａ）、３．１５（ａ）和图３．１２（ａ）、（ｂ），可见电感电流交替与不交替时电感Ｌ１和变
压器原边线圈Ｗ１电压波形相同，故Ｖ１和Ｖ２电压间关系和（３．２５）式、（３．２６）式相同。

３．３．３　四象限Ｃｕｋ直流变换器

一、四象限Ｃｕｋ变换器
两个ＢｉＣｕｋ变换器输入侧并联、输出端并联或串联即构成四象限Ｃｕｋ变换器。输出端
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并联时副边要用双向可控器件，串联时则不需要双向可控器件，电路简洁。图３．１６（ａ）是串
联输出四象限Ｃｕｋ变换器的主电路，和四象限Ｆｌｙｂａｃｋ变换器一样有两种控制方式，第一种
是Ｑ１、Ｑ４同时导通、同时关断，Ｑ２、Ｑ３和Ｑ１、Ｑ４互补工作方式，输出电压Ｖｏ是两个ＢｉＣｕｋ变
换器输出电压Ｖｏ１和Ｖｏ２之差，Ｖｏ＝Ｖｏ１－Ｖｏ２；第二种工作方式是输出电压为正时ＢｉＣｕｋ１
工作，ＢｉＣｕｋ２的开关管Ｑ４导通，输出电压为负时ＢｉＣｕｋ２工作，ＢｉＣｕｋ１的开关管Ｑ２导
通。图３．１６（ｂ）是第二种工作方式时Ｗｓ＝Ｗｐ的四象限Ｃｕｋ的外特性，在第一和第三象限，
能量从电源Ｖｉｎ向负载馈送，在第二和第四象限，负载贮能返回电源。

图３．１６　四象限Ｃｕｋ变换器

二、隔离Ｃｕｋ逆变器
四象限Ｃｕｋ变换器的实现为Ｃｕｋ逆变器的实现提供了基础。Ｃｕｋ逆变器也由两个Ｂｉ

Ｃｕｋ变换器构成，它的主电路和图３．１６（ａ）相同，仅其参考电压由恒定直流改为正弦交流电。
由３．３．１隔离Ｃｕｋ变换器的工作原理，电容Ｃ１和Ｃ３电压ＶＣ１ ＝ＶＣ３ ＝Ｖｉｎ，电容Ｃ２和Ｃ４上
电压ＶＣ２ ＝ＶＣ４ ＝Ｖｏ，因此当Ｖｏ为正弦变化时Ｃ２和Ｃ４上电压也将从零到Ｖｏ的最大值之间
周期地变化，其变化规律与输出滤波电容Ｃｆ２和Ｃｆ４的电压变化规律相同，电容Ｃ２和Ｃ４不宜
过大。

三、Ｃｕｋ调压变压器
和反激调压器一样，两个ＢｉＣｕｋ隔离变换器输入和输出串联就构成Ｃｕｋ调压变压器，

主电路如图３．１７（ａ），３．１７（ｂ）是在ＲＬ负载时的输出电压Ｖｏ和电流ｉｏ波形。

图３．１７　Ｃｕｋ调压变压器
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３．４　双向ＳｅｐｉｃＺｅｔａ直流变换器

３．４．１　隔离Ｓｅｐｉｃ变换器

一、电路拓扑和控制方式
隔离Ｓｅｐｉｃ变换器是在不隔离Ｓｅｐｉｃ变换器的基础上构成的。在图２．１５（ａ）中，将电容

Ｃ１分成两个串接电容，然后在它们中间分开，插入隔离变压器，就构成隔离Ｓｅｐｉｃ变换器，主
电路见图３．１８（ａ）。与图３．１１（ａ）的隔离Ｃｕｋ变换器相比较，仅右侧的电感Ｌ２和二极管Ｄ
的位置对调了。Ｓｅｐｉｃ变换器的开关管Ｑ也为ＰＷＭ工作方式，有电流连续和断续两种工作
方式，本文仅讨论电流连续工作方式。Ｓｅｐｉｃ的另一种隔离电路见图３．１８（ｅ），隔离变压器的
原边与Ｌ２并接，省去电容Ｃ２。

图３．１８　隔离Ｓｅｐｉｃ变换器
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二、工作原理
电流连续时Ｓｅｐｉｃ有两种开关模态，ｔ＝０～ｔｏｎ 时，Ｑ导通，Ｄ 截止，为开关模态１；ｔ＝

ｔｏｎ～Ｔ时，Ｑ截止，Ｄ续流，为开关模态２。两种模态的等效电路见图３．１８（ｂ）和（ｃ），主要波
形见图３．１８（ｄ）。
在开关模态１，ｔ＝０时开关管Ｑ导通，电源电压Ｖｉｎ加于电感Ｌ１上，电流ｉＬ１增长，电容

Ｃ１通过Ｑ和变压器原线圈Ｗｐ放电，Ｗｐ非“·”端为正，电感Ｌ２的电流ｉＬ２在变压器的副边感
应电势ｅＷｓ和ＶＣ２的作用下也增长，二极管Ｄ反偏截止，负载电流由输出滤波电容Ｃｆ提供

Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｖｉｎ

ｅＷｐ ＝ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ

ｅＷｓ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ＶＣ１ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ

Ｌ２
ｄｉＬ２
ｄｔ ＝ｅＷｓ＋ＶＣ２ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ＋ＶＣ２

ｉＱ ＝ｉＬ１＋ｉＷｐ ＝ｉＬ１＋
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２

ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬ１和ｉＬ２增加到最大值，即Ｌ１、Ｌ２的磁能达最大，而Ｃ１和Ｃ２因放电存贮的电荷减
小，但因电容值较大，Ｃ１和Ｃ２的电压ＶＣ１和ＶＣ２变化很小。
在开关模态２，ｔｏｎ时Ｑ关断，ｉＬ１给Ｃ１充电，Ｗｐ的电流反向，原、副边线圈电势“·”端为

正，Ｄ续流，Ｗｓ的电流和ｉＬ２同时通过二极管Ｄ馈给负载

Ｌ１
ｄｉＬ１
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－ＶＣ１＋ｅＷｐ ＝ｅＷｐ ＝

Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ

ｅＷｓ＋ＶＣ２ ＝Ｖｏ，ｅＷｓ ＝Ｖｏ

ｉＷｐ ＝ｉＬ１

ｉＷｓ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１

Ｌ２
ｄｉＬ２
ｄｔ ＝Ｖｏ

ｉＤ ＝ｉＬ２＋
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１

观察左侧回路，因Ｌ１和变压器原线圈两端在一个开关周期中平均电压为零，故ＶＣ１ ＝
Ｖｉｎ，Ｃ１充电极性为左正右负。变压器右侧回路，Ｌ２和副边线圈两端在一个开关周期中平均电
压为零，有ＶＣ２ ＝０。

三、主要关系
在一个开关周期中，电感Ｌ１或Ｌ２上的伏秒面积为零，得
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Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３．２７）

不计变换器损耗时

Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３．２８）

开关管Ｑ关断时承受的电压

ＶＱ ＝ＶＣ１＋ｅＷｐ ＝Ｖｉｎ＋
Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ＝ １

１－Ｄｙ
Ｖｉｎ （３．２９）

二极管承受的电压

ＶＤ ＝Ｖｏ＋ＶＬ２ ＝Ｖｏ＋
Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ＝Ｗｓ

Ｗｐ

１
１－Ｄｙ

Ｖｉｎ （３．３０）

电感Ｌ１电流平均值ＩＬ１等于输入电流Ｉｉｎ

ＩＬ１ ＝Ｉｉｎ （３．３１）

流过二极管的电流等于输出电流Ｉｏ

ＩＤ ＝Ｉｏ （３．３２）

Ｑ导通期间的电流

ｉＱ ＝ｉＬ１＋
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２ （３．３３）

Ｄ续流期间的电流

ｉＤ ＝ｉＬ２＋
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１ （３．３４）

因电感电流脉动较小，其瞬时值可用平均值代替，用ＩＱ和ＩＤ代表ｉＱ和ｉＤ的平均值，则

ＩＱ ＝ＩＬ１Ｄｙ＋
Ｗｓ

Ｗｐ
ＩＬ２Ｄｙ

ＩＤ ＝ＩＬ２（１－Ｄｙ）＋
Ｗｐ

Ｗｓ
ＩＬ１（１－Ｄｙ）

将（３．３１）式、（３．３２）式代入上式，得

ＩＤ ＝Ｉｏ＝ＩＬ２ （３．３５）

ＩＱ ＝Ｉｉｎ＝ＩＬ１ （３．３６）

（３．３６）式和（３．３５）式表明开关管Ｑ电流的平均值等于电感Ｌ１的电流平均值，也等于输入电
流；二极管Ｄ电流的平均值等于输出电流，也等于电感Ｌ２的电流平均值。

双 向 直 流 变 换 器
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３．４．２　隔离Ｚｅｔａ变换器

一、电路拓扑和控制方式
图２．１３（ａ）是不隔离Ｚｅｔａ变换器的主电路，和Ｃｕｋ、Ｓｅｐｉｃ一样，在电容间插入变压器就

构成了隔离Ｚｅｔａ变换器，见图３．１９（ａ）。开关管Ｑ以ＰＷＭ 方式工作。单管变换器有电流
连续和不连续两种方式，电流连续工作时有两个开关模态。在开关模态１，ｔ＝０～ｔｏｎ，开关
管Ｑ导通，二极管Ｄ截止。在开关模态２，ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ，Ｑ关断，Ｄ续流。两个开关模态的等
效电路见图３．１９（ｂ）和（ｃ），电流连续时的主要波形见图３．１９（ｄ）。隔离Ｚｅｔａ变换器的变压
器也可在图２．１３（ａ）的开关管和电感Ｌ１间插入。

图３．１９　隔离Ｚｅｔａ变换器

二、工作原理
参见图３．１９（ｄ），在ｔ＝０～ｔｏｎ期间为开关模态１，开关管Ｑ导通，二极管Ｄ反偏截止，

电源电压Ｖｉｎ加在Ｌ１上，电感电流ｉＬ１增加，Ｖｉｎ同时加在变压器原边线圈上，ｅＷｐ ＝Ｖｉｎ，“·”
端为正，故副边线圈感应电势ｅＷｓ和Ｃ２电压ＶＣ２共同作用使ｉＬ２增加，Ｃ２放电。Ｃ１的电流和原

边线圈的电流相同，ｉＷｐ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２，通过开关管Ｑ的电流ｉＱ ＝ｉＬ１＋

Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬ２。

ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬ１、ｉＬ２和ｉＱ均达到最大值，Ｑ关断，Ｄ续流，参见图３．１９（ｃ），此时ｉＷｐ ＝ｉＬ１，

ｉＷｓ ＝
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１ 给Ｃ２充电，ｉＬ１ 下降，ｉＬ２ 经Ｄ续流，在Ｖｏ作用下下降，流过二极管Ｄ的电流ｉＤ ＝

ｉＬ２＋
Ｗｐ

Ｗｓ
ｉＬ１，因Ｃ２的钳位作用，ｅＷｓ＝ＶＣ２ ＝Ｖｏ，ｅＷｐ ＝

Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ。ｔ＝Ｔ时，ｉＬ１和ｉＬ２达最小，ｉＤ也

第３章／有隔离的双向直流变换器
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达最小值，转入下一周期。

三、主要关系
观察隔离Ｚｅｔａ变换器变压器左边回路，因ＶＬ１和ｅＷｐ一个开关周期内平均电压为零，有

ＶＣ１ ＝０；由右边回路，有ＶＣ２ ＝Ｖｏ，充电方向为右正左负。
由电感Ｌ１上伏秒面积在一个开关周期内为零，得

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３．３７）

在不计Ｚｅｔａ变换器的损耗时，有

Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（３．３８）

开关管和二极管承受的电压

ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖｏ＝ １

１－Ｄｙ
Ｖｉｎ （３．３９）

ＶＤ ＝ｅＷｓ＋ＶＣ２ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ＋Ｖｏ＝Ｗｓ

Ｗｐ

１
１－Ｄｙ

Ｖｉｎ （３．４０）

流过Ｑ电流的平均值等于输入电流，ｉＬ２的平均值ＩＬ２等于输出电流Ｉｏ，即

ＩＱ ＝Ｉｉｎ

ＩＬ２ ＝Ｉｏ

作与Ｓｅｐｉｃ类似的推导，得

ＩＱ ＝Ｉｉｎ＝ＩＬ１ （３．４１）

ＩＤ ＝Ｉｏ＝ＩＬ２ （３．４２）

３．４．３　双向ＳｅｐｉｃＺｅｔａ直流变换器

一、主电路拓扑和控制方式
双向Ｓｅｐｉｃ变换器是在图３．１８（ａ）的开关管Ｑ上反并二极管和在二极管Ｄ 上反并开关

管构成，如图３．２０（ａ）所示。将此图与图３．１９（ａ）比较可见，它也是双向Ｚｅｔａ变换器，故称Ｂｉ
ＳｅｐｉｃＺｅｔａ变换器。

变换器的开关管也为ＰＷＭ工作，Ｑ１和Ｑ２互补导通。设ｉＬ１箭头方向指向右方为正，则
在ｉＬ１＞０时能量自Ｖ１向Ｖ２方向流动。ｉＬ１ ＞０时的主要波形如图３．２０（ｂ）所示，ｉＬ１ ＜０时的
主要波形如图３．２０（ｃ）所示。

二、主要关系式
ＢｉＳｅｐｉｃＺｅｔａ的输入输出电压关系式和ＢｉＦｌｙｂａｃｋ、ＢｉＣｕｋ相同。参看（３．２５）式和

（３２６）式，不论能量往哪个方向流动，都有

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１

Ｄｙ１
１－Ｄｙ１

（３．４３）

双 向 直 流 变 换 器
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图３．２０　ＢｉＳｅｐｉｃＺｅｔａ直流变换器

式中，Ｄｙ１是开关管Ｑ１的占空比，因Ｑ１、Ｑ２互补工作，故Ｄｙ２＝１－Ｄｙ１。
开关器件承受的电压为

ＶＱ１ ＝
１

１－Ｄｙ１
Ｖ１ （３．４４）

ＶＱ２ ＝
Ｗ２

Ｗ１

１
１－Ｄｙ１

Ｖ１ （３．４５）

各部分电流平均值间的关系

ＩＱ１ ＝ＩＬ１ ＝Ｉ１ （３．４６）

ＩＱ２ ＝ＩＬ２ ＝Ｉ２ （３．４７）

式中，Ｉ１、Ｉ２为输入与输出电流的平均值，ＩＱ１、ＩＱ２为通过开关管Ｑ１、Ｑ２电流的平均值，ＩＬ１、ＩＬ２
为电感Ｌ１、Ｌ２电流的平均值。
电感电流在一个开关周期内正负交替变化的工作方式已在ＢｉＣｕｋ中讨论过，主要关系

式（３．４３）～（３．４７）并不因电感电流交替变化而改变。

３．４．４　四象限ＳｅｐｉｃＺｅｔａ变换器

和ＢｉＦｌｙｂａｃｋ、ＢｉＣｕｋ一样，两隔离ＢｉＳｅｐｉｃＺｅｔａ变换器也能构成四象限ＳｅｐｉｃＺｅｔａ直
流变换器，图３．２１（ａ）是四象限ＳｅｐｉｃＺｅｔａ变换器的主电路，ＳｅｐｉｃＺｅｔａ逆变器的主电路也相
同，由于并联输出方式所用功率器件多，这里只画出串联输出的主电路。图３．２１（ｂ）是

ＳｅｐｉｃＺｅｔａ调压变压器的主电路，它可以构成调压变压器、不调压变压器和交流稳压电源。

由３．４．１节，Ｓｅｐｉｃ变换器电容Ｃ２的平均电压ＶＣ２＝０，与电压Ｖ２的大小无关，Ｃ２不存贮能量，
故作逆变器时无功能量流动减小，有利于提高效率。

Ｆｌｙｂａｃｋ、Ｃｕｋ、Ｓｅｐｉｃ和Ｚｅｔａ都是单管单向能量传输隔离直流变换器，它们的双向变换
器必须有两只开关管，而其四象限变换器则需要四只开关管，尽管这样，这三种变换器所用

第３章／有隔离的双向直流变换器
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图３．２１　ＳｅｐｉｃＺｅｔａ四象限直流变换器

功率器件仍是最少的。

３．５　双向正激直流变换器

３．５．１　正激直流变换器

一、具有复位线圈的正激直流变换器
正激直流变换器的英文名字为Ｆｏｒｗａｒｄ，是在降压式（Ｂｕｃｋ）变换器中插入隔离变压器

构成的，主电路如图３．２２（ａ）所示，变压器原边线圈Ｗ１和开关管Ｑ串联，副边线圈Ｗ２通过

整流管Ｄ１与滤波电感Ｌｆ相连，Ｄ２是续流管，变压器的第三个线圈Ｗ３和二极管Ｄ３串联后和
电源Ｖｉｎ相接，Ｗ３实现铁心去磁，称为复位线圈。图中三个线圈的始端用“·”表示。三个线
圈应紧耦合，尽量减小漏磁。

Ｆｏｒｗａｒｄ的开关管Ｑ为ＰＷＭ 工作方式。Ｆｏｒｗａｒｄ有两种工作方式：电感电流连续和
断续。本文不讨论断续工作。电流连续工作的Ｆｏｒｗａｒｄ有三个开关模态，在开关模态１，Ｑ
导通，Ｄ１工作，铁心磁化，Ｄ２和Ｄ３反偏截止；在开关模态２，Ｑ关断，Ｄ１截止，Ｄ２续流，Ｄ３通过
磁化电流，铁心去磁；在开关模态３，铁心磁通复位，Ｄ３截止，仅Ｄ２继续续流。和三个开关模
态相应的等效电路见图３．２２（ｃ）、（ｄ）和（ｅ），主要工作波形见图３．２２（ｂ）。
在开关模态１［０～ｔｏｎ］：Ｑ导通，电源电压Ｖｉｎ加于变压器原边线圈Ｗ１两端，“·”端为正，

铁心磁化，铁心磁通Φ和励磁电流ｉＭ加大：

双 向 直 流 变 换 器
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图３．２２　Ｆｏｒｗａｒｄ的主电路、等效电路和主要波形

Ｗ１
ｄΦ
ｄｔ＝Ｖｉｎ

ＬＭ
ｄｉＭ
ｄｔ ＝Ｖｉｎ

式中，ＬＭ为Ｗ１的磁化电感。线圈Ｗ２和Ｗ３的感应电势ｅＷ２和ｅＷ３为

ｅＷ２ ＝
Ｗ２

Ｗ１
Ｖｉｎ

ｅＷ３ ＝
Ｗ３

Ｗ１
Ｖｉｎ
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ｅＷ２使电感Ｌｆ的电流ｉＬｆ增加：

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝ｅＷ２－Ｖｏ＝

Ｗ２

Ｗ１
Ｖｉｎ－Ｖｏ

Ｗ３中的电势“·”端为正，使Ｄ３反偏，没有电流流过Ｗ３。ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ增加到最大值，此后，Ｑ
关断。

在开关模态２［ｔｏｎ～ｔｒ］：Ｑ关断后，电感电流、磁化电流ｉＭ和Ｗ１的漏磁能量给Ｑ的结电
容充电，开关管电压升高，Ｗ１上的电压降低到零并反向，Ｄ１反偏截止，Ｄ２续流，Ｄ３通过磁化
电流ｉＭ，电源电压正端加于Ｗ３的非“·”端，使铁心去磁，磁化电流减小：

Ｗ３
ｄΦ
ｄｔ＝Ｖｉｎ

ＬＭ３
ｄｉＭ３
ｄｔ ＝Ｖｉｎ

ｅＷ１ ＝
Ｗ１

Ｗ３
Ｖｉｎ

ｅＷ２ ＝
Ｗ２

Ｗ３
Ｖｉｎ

式中，ＬＭ３和ｉＭ３是Ｗ３的磁化电感和磁化电流。当Ｗ１＝Ｗ３时，因有Ｗ１ｉＭ ＝Ｗ３ｉＭ３，故ｉＭ３＝

ｉＭ，ＬＭ３ ＝ＬＭ；若Ｗ１≠Ｗ３，则ｉＭ３ ＝
Ｗ１

Ｗ３
ｉＭ，ＬＭ３ ＝

Ｗ３

Ｗ（ ）１
２

ＬＭ。Ｄ２续流时作用在Ｌｆ上电压为

Ｖｏ，使ｉＬｆ下降：

Ｌｆ
ｄｉＬｆ
ｄｔ ＝Ｖｏ

ｔ＝ｔｒ时，铁心磁通恢复到Ｑ刚导通的值，铁心复位结束，ｉＭ３ ＝０，磁通不再变化，各线圈中
电势降为零。

在开关模态３［ｔｒ～Ｔ］：ｔ＝ｔｒ，ｉＤ３ ＝ｉＷ３ ＝０，Ｄ２续流。ｔ＝Ｔ时，ｉＬｆ达最小值。此后，转
入下一开关周期，开关管再次导通。
比较Ｆｌｙｂａｃｋ和Ｆｏｒｗａｒｄ的工作可见，两者的不同在于Ｆｏｒｗａｒｄ借助变压器直接传递

能量，变压器线圈不存贮能量。Ｑ导通，Ｗ１中电流自“·”端流入，Ｗ２中电流则自“·”流出。

若为理想变压器，ｉＷ１Ｗ１ ＝ｉＷ２Ｗ２；变压器非理想时，应计及磁化电流，ｉＷ１ ＝
Ｗ２

Ｗ１
ｉＷ２＋ｉＭ。

稳态时，电感Ｌｆ的伏秒面积在一个开关周期的平均值为零，得

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗ２

Ｗ１
·Ｄｙ （３．４８）

开关管Ｑ导通时加于续流管Ｄ２和Ｄ３上的电压

ＶＤ２ ＝
Ｗ２

Ｗ１
Ｖｉｎ
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ＶＤ３ ＝Ｖｉｎ＋ｅＷ３ ＝Ｖｉｎ＋
Ｗ３

Ｗ１
Ｖｉｎ＝Ｗ１＋Ｗ３

Ｗ１
Ｖｉｎ （３．４９）

Ｑ关断时承受的电压和Ｄ１电压

ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋ｅＷ１ ＝Ｖｉｎ＋
Ｗ１

Ｗ３
Ｖｉｎ＝Ｗ１＋Ｗ３

Ｗ３
Ｖｉｎ （３．５０）

ＶＤ１ ＝Ｖｏ＋ｅＷ２ ＝Ｖｏ＋
Ｗ２

Ｗ３
Ｖｉｎ＝

Ｄｙ
Ｗ１
＋ １Ｗ（ ）３ Ｗ２Ｖｉｎ （３．５１）

上式是考虑Ｆｏｒｗａｒｄ铁心复位尚未结束而电感电流已为零（工作在电感电流断续工作条件）
情况下得到的。电感电流ｉＬｆ的平均值ＩＬｆ等于输出电流Ｉｏ，即

ＩＬｆ ＝Ｉｏ （３．５２）

Ｑ导通时，Ｗ２的电流等于ｉＬｆ，Ｗ１的电流为ｉＬｆ归算到Ｗ１的值加磁化电流ｉＭ

ｉＷ２ ＝ｉＬｆ ＝ｉＤ１

ｉＷ１ ＝
Ｗ２

Ｗ１
ｉＬｆ＋ｉＭ ＝ｉＱ

电感电流最大值ｉＬｆｍａｘ由下式决定

ｉＬｆｍａｘ ＝Ｉｏ＋
１
２ΔｉＬｆ

式中，ΔｉＬｆ为电感电流脉动量

ΔｉＬｆ ＝
１
Ｌｆ
· Ｗ２

Ｗ１
Ｖｉｎ－Ｖ（ ）ｏ ·ＤｙＴ ＝Ｗ２

Ｗ１

Ｖｉｎ
Ｌｆｆ
（１－Ｄｙ）Ｄｙ

ｉＬｆｍａｘ ＝Ｉｏ＋
Ｗ２

Ｗ１

Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ）Ｄｙ （３．５３）

ｉＱｍａｘ＝ｉＷ１ｍａｘ ＝
Ｗ２

Ｗ１
Ｉｏ＋

Ｗ２

Ｗ（ ）１
２ Ｖｉｎ
２Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ）Ｄｙ＋ｉＭ （３．５４）

忽略电感电流脉动和磁化电流，则Ｑ导通时的ｉＱ及其平均值ＩＱ为

ｉＱ ＝
Ｗ２

Ｗ１
Ｉｏ （３．５５）

ＩＱ ＝Ｗ２

Ｗ１
ＩｏＤｙ （３．５６）

由稳态时铁心磁化伏秒面积和去磁伏秒面积相等，得

ｔｒ＝Ｗ３

Ｗ１
ｔｏｎ （３．５７）

（３．５７）式表明，去磁时间ｔｒ与磁化时间ｔｏｎ的比仅取决于匝比。为保证铁心磁复位，应有

ｔｒ＋ｔｏｎ≤Ｔ （３．５８）
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将（３．５７）式代入上式，得

Ｗ３

Ｗ１
Ｄｙ＋Ｄｙ ≤１

即Ｆｏｒｗａｒｄ的最大占空比Ｄｙｍａｘ应满足下式

Ｄｙｍａｘ＝
Ｗ１

Ｗ１＋Ｗ３
（３．５８ａ）

若Ｗ３ ＝Ｗ１，则Ｄｙｍａｘ＝０．５；减小Ｗ３可减小复位时间，提高Ｄｙｍａｘ的值。又由（３．５０）式，若
Ｗ３＝Ｗ１，ＶＱ ＝２Ｖｉｎ；Ｗ３小，则Ｄｙｍａｘ可以加大，有利于提高输出电压，减小输入电流有效值，
提高变换效率，但开关管Ｑ承受的电压也相应加大。通常，占空比取在０．５左右。
占空比Ｄｙ的变化范围选定后，在输入和输出电压已知时就可确定Ｗ２／Ｗ１的关系。
由图３．２２（ｂ）的磁化电流ｉＭ波形可见，Ｆｏｒｗａｒｄ工作时磁化电流ｉＭ是单方向变化的，开

关管Ｑ导通，铁心磁化，ｉＭ增加；Ｑ关断，Ｄ３续流，铁心去磁，ｉＭ减小到零，故变压器铁心仅在
材料磁滞回线的第一象限工作，为了让铁心磁通有足够大的变化，不宜采用具有矩形磁滞回
线的环形铁心（如铁镍软磁合金１Ｊ５１在Ｈ ＝１Ｏｅ时Ｂｒ／Ｂｓ≥０．９，Ｂｒ和Ｂｓ分别为剩磁感应
和饱和磁感应，是较典型的矩形磁滞回线软磁材料），在应用这种材料时必须有气隙，但气隙
不宜过大，因气隙越大，磁化电流ｉＭ也越大。目前在开关电源中广泛应用软磁铁氧体，常用
铁心为ＥＩ，ＥＥ，ＧＵ和ＰＭ 等形式，都是有气隙的结构，便于绕制线圈。减小气隙、提高耦合
系数、减小漏磁是开关电源用变压器的基本要求。小的漏磁有助于减小损耗，更重要的是有
助于减小开关管关断时引起的管子两端电压尖峰，提高电源可靠性。
复位线圈Ｗ３在图３．２２（ａ）中是接在电源侧的，也可以接在负载侧，并可由独立电源

馈电。
在开关电源中，因输出电压Ｖｏ不变，故Ｗ３接在负载侧时去磁电压Ｖｏ为常数，开关管电

压ＶＱ为

ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋Ｗ１

Ｗ３
Ｖｏ＝Ｗ３＋Ｗ２Ｄｙ

Ｗ３
Ｖｉｎ （３．５９）

比较上式和（３．５０）式可见，Ｗ３接于输入端，ＶＱ与Ｖｉｎ成正比，Ｖｉｎ达最大值时ＶＱ也达到最大
值；Ｗ３接于输出端则不同，为使Ｖｏ不变，Ｖｉｎ加大，Ｄｙ减小，ＶＱ的增加量也相应减小。Ｗ３接于

输出端时，必须采取措施，保证Ｆｏｒｗａｒｄ启动时Ｖｏ很小情况下铁心的复位。
若变压器副边有多个线圈，则可构成多路隔离输出的Ｆｏｒｗａｒｄ变换器，因为是单管变换

器，故多输出时的滤波电感可以共用一个磁心，在一个铁心上的多个线圈也可实现互相间电
气隔离。为了减小多路输出时某路输出负载的变化对其本身或其他输出端电压的影响，多
路输出Ｆｏｒｗａｒｄ应在电流连续下工作。电流连续时，通过调节占空比Ｄｙ使其中一路输出电
压不变的Ｆｏｒｗａｒｄ，在输入电压变化时其他各路的输出电压也会大致不变。若要求非调节
的通道也有高的输出电压稳定度，则应加后置的调节器。常用的后置调节器可以是Ｂｕｃｋ变
换器，也可以是磁放大器电压调节器。

二、ＲＣＤ钳位Ｆｏｒｗａｒｄ
具有复位绕组Ｆｏｒｗａｒｄ的变压器要求有三个紧耦合的线圈，变压器的制造比较复杂。

若采用ＲＣＤ钳位电路，借助钳位电容实现变压器去磁，就可不要去磁线圈Ｗ３。ＲＣＤ钳位
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由电容Ｃｃ、电阻Ｒｃ和二极管Ｄｃ构成。Ｃｓ是开关管Ｑ的结电容。ＲＣＤ钳位Ｆｏｒｗａｒｄ的主电
路如图３．２３（ａ），主要波形见图３．２３（ｂ）。

图３．２３　ＲＣＤ钳位Ｆｏｒｗａｒｄ

由图３．２３（ｂ）可见，用 ＭＯＳＦＥＴ器件的ＲＣＤ钳位Ｆｏｒｗａｒｄ有六个开关模态，某开关周
期将结束时因铁心已复位，开关管Ｑ上电压ＶＱ＝Ｖｉｎ，Ｄ２续流。ｔ＝０～ｔ１期间为开关模态１，

ｔ＝０时Ｑ导通，Ｃｓ上的电荷在Ｑ内部消耗，因Ｗｐ、Ｗｓ线圈“·”端为正，迫使Ｄ２截止，Ｄ２有
反向电流通过。Ｑ开通，ｉＬｆ 增加，磁化电流也增加。ｔ＝ｔ１时ｉＬｆ 达最大值，Ｑ关断。ｔ＝ｔ１～ｔ２
期间是开关模态２，折算到Ｗｐ 的负载电流和磁化电流ｉＭ 给Ｑ 的结电容Ｃｓ充电，ｔ＝ｔ２ 时

ＶＣｓ ＝Ｖｉｎ，Ｗｐ两端电压降为零，磁化电流达最大值。ｔ＝ｔ２～ｔ３期间为开关模态３，Ｃｓ上电压
继续上升，Ｗｐ外加电压变为下正上负，Ｗｓ感应电势ｅＷｓ 为非“·”端正，使Ｄ１ 截止，Ｄ２ 续流，

Ｄ２电流等于电感Ｌｆ的电流，故Ｗｐ中只有磁化电流，于是其磁化电感与Ｃｓ谐振，使ＶＣｓ 继续
增加，ｔ＝ｔ３ 时，ＶＣｓ ＝Ｖｉｎ＋ＶＣｃ，式中ＶＣｃ 是钳位电容Ｃｃ的电压，振荡终止。ｔ＝ｔ３～ｔ４期间
为开关模态４，ＶＣｓ的增大使Ｄｃ导通，磁化电流ｉＭ 流入Ｃｃ，Ｄ２仍续流，因Ｃｃ电压为上负下正，
使铁心去磁，ｉＭ 减小，ｔ＝ｔ４ 时ｉＭ ＝０。ｔ＝ｔ４ ～ｔ５ 期间为开关模态５，ｔ４ 时ｉＭ 降为零，Ｄｃ自
然恢复，此时ＶＣｓ ＞Ｖｉｎ，故Ｃｓ放电，磁化电流反向进入Ｗｐ，ｔ＝ｔ５时ＶＣｓ ＝Ｖｉｎ，ｉＭ 达负的最
大值，因Ｑ的结电容很小，反向磁化电流不大。ｔ＝ｔ５～ｔ６期间为开关模态６，ｔ＝ｔ５时磁化电
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感ＬＭ 与Ｃｓ的振荡并不结束，ｔ＝ｔ５后，ＶＣｓ继续下降，Ｗｐ上的电压由负变正，Ｗｓ也成为“·”
端正，其作用使Ｄ１导通，但Ｗｓ无法承担电感Ｌｆ的电流，Ｄ２继续导通，故此时处于Ｄ１、Ｄ２同
时导通、Ｗｓ短路的情况下，磁化电流ｉＭ 不会变化，ＶＱ ＝Ｖｉｎ，直到ｔ＝ｔ６、Ｑ再次导通时，模
态６才结束。
为了讨论简单起见，忽略开关模态２、３、５的时间，在电源电压Ｖｉｎ最低时，Ｄｙ达最大值，

为了实现变压器铁心的磁复位，应有以下关系

ＶＣｃ ≥
ＶｉｎｍｉｎＤｙｍａｘ
１－Ｄｙｍａｘ

（３．６０）

若ＶＣｃ满足（３．６０）式，输出电压Ｖｏ不变，输入电压越高，Ｄｙ越小，开关模态６的时间（ｔ５～ｔ６）
则越长。钳位电路消耗的能量等于部分磁化能量和漏感能量，在不同工作状态下磁化能量
变化不大，漏感能量则随负载的加大而增加，因而负载加大，ＶＣｃ也有所加大。因为电阻Ｒｃ的
消耗功率和ＶＣｃ的平方成正比，合理的选取Ｒｃ值就能保证满足（３．６０）式。

具有复位线圈的Ｆｏｒｗａｒｄ开关管Ｑ承受的电压等于电源电压Ｖｉｎ和去磁电压
Ｗ１

Ｗ３
Ｖｉｎ之

和，去磁电压和Ｖｉｎ成正比。ＲＣＤ钳位Ｆｏｒｗａｒｄ的去磁电压不随电源电压的变化而变化，开
关管Ｑ的电压应力相对较低。为了减小ＲＣＤ钳位电路的损耗，必须减小输入该电路的能
量，即减小变压器的磁化电流和漏感。

Ｆｏｒｗａｒｄ的ＲＣＤ钳位电路和Ｆｌｙｂａｃｋ的钳位电路从钳位这点来看是相同的，但钳位电

压的取值是不同的，Ｆｌｙｂａｃｋ的钳位电压应大于副边反射到原边的电压
Ｗ１

Ｗ２
Ｖｏ，以减小进入钳

位电容的原边线圈电感能量。Ｆｏｒｗａｒｄ则只要满足（３．６０）式，保证铁心磁复位即可。

三、有源钳位Ｆｏｒｗａｒｄ
有源钳位Ｆｏｒｗａｒｄ有两种电路结构，见图３．２４（ａ）和（ｂ）。图（ａ）中钳位电路Ｃｃ、Ｄｃ和

Ｑｃ并接于变压器原边线圈Ｗｐ的两端，钳位电容电压ＶＣｃ ＝
Ｄｙ

１－Ｄｙ
Ｖｉｎ，称Ｆｌｙｂａｃｋ钳位。图

（ｂ）中钳位电路并接于开关管Ｑ的两端，ＶＣｃ ＝
Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

，称Ｂｏｏｓｔ钳位。尽管两者的ＶＣｃ不

同，但从铁心复位的角度看是相同的。
图３．２４（ｃ）是图３．２４（ａ）电路的主要工作波形，在一个开关周期中有七个开关模态。

ｔ＝ｔ０～ｔ１期间，钳位管Ｑｃ断开，开关管Ｑ导通，电源电压Ｖｉｎ加于Ｗｐ两端，Ｗｐ和Ｗｓ的

感应电势“·”端为正，Ｄ１导通，电感电流ｉＬｆ增加，变压器磁化电流ｉＭ先反方向减小到零，然
后正向增加，在ｔ＝ｔ１ 时ｉＬｆ 达最大值，Ｑ关断。

ｔ＝ｔ１～ｔ２期间，Ｑ关断，电容Ｃｓ在电感电流折算到原边线圈的电流和磁化电流ｉＭ共同
作用下充电，ＶＱ从零线性增加，在ｔ＝ｔ２ 时，ＶＱ ＝Ｖｉｎ，磁化电流达最大值ｉＭｍａｘ。

ｔ＝ｔ２ ～ｔ３ 期间，Ｃｓ继续充电，ＶＱ继续增加，作用于变压器原边的电压极性变负，Ｄ１截
止，Ｄ２续流，原边电流中不再有负载电流，变压器磁化电感与Ｃｓ谐振，到ｔ＝ｔ３，ＶＱ ＝Ｖｉｎ＋
ＶＣｃ，ＶＣｃ为钳位电容电压，谐振结束，Ｄｃ导通。

ｔ＝ｔ３～ｔ４期间，ＶＱ电压被钳位，磁化电流ｉＭ给电容Ｃｃ充电，因Ｃｃ容量较大，ＶＣｃ电压变

化较小，ｉＭ减小，ＬＭ
ｄｉＭ
ｄｔ ＝ＶＣｃ

，ｔ＝ｔ４ 时ｉＭ ＝０。
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图３．２４　有源钳位Ｆｏｒｗａｒｄ的主电路及其主要波形

ｔ＝ｔ４～ｔ５期间，因Ｑｃ在Ｄｃ通电流时导通，为ＺＶＳ开通，但直至Ｄｃ截止后才通过电流，
磁化电流ｉＭ反向，在ＶＣｃ作用下线性增加，ｔ＝ｔ５ 时Ｑｃ关断，钳位电容电流ｉＣｃ降为零。

ｔ＝ｔ５～ｔ６期间，从ｔ５开始，磁化电感ＬＭ和Ｑ 的结电容Ｃｓ谐振，Ｃｓ的电场能量转为磁场

第３章／有隔离的双向直流变换器



１００　　

能量，ＶＱ降低，ｉＭ加大，直到ｔ＝ｔ６、ＶＱ ＝Ｖｉｎ时ｉＭ 才停止增长。

ｔ＝ｔ６～ｔ７期间，ｔ６后，磁化电流ｉＭ继续从Ｗｐ非“·”端向“·”端流动，ＶＱ开始小于Ｖｉｎ，
变压器原、副边线圈电势又是“·”端为正，Ｄ１导通，若此时电感电流ｉＬｆ大于ｉＭ，则ｉＭ在Ｗｓ、

Ｄ１和Ｄ２回路中流动，Ｗｓ短路，ｉＭ保持不变，直至Ｑ再次开通。
由此可见，有源钳位有以下特点：① 因Ｑ和Ｑｃ互补导通，有短的死区时间，故铁心去磁

时间接近（１－Ｄｙ）Ｔ，达最大值，去磁电压达最小值，即钳位电压ＶＣｃ达最小值，开关管Ｑ承受
的电压也最小；②Ｄｃ导通时流入电容Ｃｃ的能量在Ｑｃ导通时流出，钳位电路不消耗能量；

③ 变压器铁心双向磁化，磁性利用率提高，可以用矩形磁滞回线的软磁材料；④ 在空载或轻
载时，磁化电流ｉＭ可能大于电感电流归算到原边的值，Ｑｃ关断后Ｗｐ线圈中的电流继续从

“·”端流出，抽走Ｃｓ上电荷，实现Ｑ的ＺＶＳ开通。
四、ＬＣＤ复位Ｆｏｒｗａｒｄ
图３．４（ｄ）是采用ＬＣＤ无损缓冲电路的Ｆｌｙｂａｃｋ变换器的电路图，该缓冲电路同样可用

于Ｆｏｒｗａｒｄ中，既起缓冲作用减小开关管关断时的应力，又起磁复位电路作用，使变压器铁
心在Ｑ关断期间去磁，见图３．２４（ｄ）。作为缓冲电路，电容Ｃ２上电压是交变的，开关管导通
期末Ｃ２的电压是左正右负，Ｑ关断后，起初在磁化电流和电感电流的作用下放电，ＶＣ２降到
零，ＶＱ ＝Ｖｉｎ。在ＶＱ ＞Ｖｉｎ后，变压器电势反向，Ｄ１截止，原边线圈中只有磁化电流流动，Ｃ２
反向充电，铁心去磁，随着Ｃ２充电电压的增加，去磁电压也增加。由此可见，这种复位方法
所需的复位时间较长，限制了Ｆｏｒｗａｒｄ的占空比的加大，并在Ｑ开通时，流过它的电流中增
加了一个Ｃ２的放电电流。

五、双管Ｆｏｒｗａｒｄ
Ｆｌｙｂａｃｋ和Ｆｏｒｗａｒｄ直流变换器由于引入了变压器或耦合电感，使开关管的电压应力
高于Ｂｏｏｓｔ和Ｂｕｃｋ开关管电压应力。双管Ｆｏｒｗａｒｄ的器件电压却等于电源电压，从而为在
高电压下应用Ｆｏｒｗａｒｄ创造了条件。双管Ｆｏｒｗａｒｄ的主电路如图３．２４（ｅ）所示，由图可见，
两开关管Ｑ１、Ｑ２同时导通时，变压器原边线圈电压等于电源电压Ｖｉｎ，铁心磁化；两管同时关
断时，Ｄ３、Ｄ４续流，该线圈电压极性相反，大小仍为Ｖｉｎ，铁心去磁。故双管Ｆｏｒｗａｒｄ的磁化
电压等于去磁电压，因此开关管的最大占空比不允许大于０．５。

３．５．２　双向正激直流变换器

一、ＢｉＦｏｒｗａｒｄ的构成
双向正激直流变换器ＢｉＦｏｒｗａｒｄ是在Ｆｏｒｗａｒｄ基础上构成的，参见图３．２１（ａ），在原开

关管Ｑ上反并二极管Ｄ，改称Ｑ１；在原二极管Ｄ１上反并开关管后称Ｑ２；在原Ｄ２上反并开关
管后称Ｑ３，就构成ＢｉＦｏｒｗａｒｄ的主电路。三个开关管均为ＰＷＭ 工作，其中，Ｑ１、Ｑ２同时导
通同时关断，并与Ｑ３互补工作，见图３．２５（ａ）。这是具有复位绕组Ｗ３的ＢｉＦｏｒｗａｒｄ，同样方
法也可构成ＲＣＤ钳位、有源钳位和ＬＣＤ缓冲电路的ＢｉＦｏｒｗａｒｄ。
和ＢｉＦｌｙｂａｃｋ、ＢｉＣｕｋ一样，在开关管互补工作时，由于电感电流方向可变，消除了电流

断续工作方式。在一个开关周期中，电感电流方向不改变时，电感电流为正（自Ｖ１向Ｖ２方向
流动为正方向），则能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输；若电感电流为负，则能量反向传输；若电感电流
交替变化，则能量传输方向取决于电感电流平均值的大小。
电感电流为正时的ＢｉＦｏｒｗａｒｄ工作原理和主要关系已在３．５．１节讨论过了，这里不再讨论。

双 向 直 流 变 换 器
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二、电感电流反向时的ＢｉＦｏｒｗａｒｄ工作原理

图３．２５　ＢｉＦｏｒｗａｒｄ的主电路及其工作波形

在３．５．１节和图３．２１中讨论了能量从Ｖｉｎ向Ｖｏ方向传递时Ｆｏｒｗａｒｄ的工作原理和主要
工作波形，其中开关管Ｑ 在０～ｔｏｎ期间导通，ｔｏｎ～Ｔ 期间截止。在ＢｉＦｏｒｗａｒｄ中，开关管
Ｑ１、Ｑ２同时导通同时关断，并和Ｑ３互补工作，即Ｑ３是在ｔｏｎ～Ｔ期间导通。观察图３．２５（ｂ）最
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上面的ｉＬｆ曲线，ｉＬｆ为正，即能量从Ｖ１向Ｖ２侧流动。为了便于比较，假定能量从Ｖ２向Ｖ１方向
传输时Ｑ３还是在ｔｏｎ～Ｔ期间导通。由图３．２５（ｂ），Ｑ３导通，电感电流ｉＬｆ在Ｖ２作用下负向增
加，在ｔ＝Ｔ时ｉＬｆ达最大值，Ｑ３截止，Ｑ１、Ｑ２导通，若正激变压器为理想变压器，没有漏电感，

ｉＬｆ即通过Ｑ２进入Ｗ２，铁心磁化，磁通增加，在Ｗ１中感应出“·”端正的电势，产生通过Ｑ１
（Ｄ１）的电流，流入Ｖ１的正端。流入Ｗ２的电流为ｉＬｆ，它的一部分为磁化电流ｉＭ，另一部分为
负载电流，负载电流通过Ｄ１、Ｗ１到Ｖ１。因Ｄ１导通，Ｗ１的电压即磁化电压为Ｖ１，Ｗ２的电压

为
Ｗ２

Ｗ１
Ｖ１，Ｌｆ的电压ＶＬｆ为

Ｗ２

Ｗ１
Ｖ１ 和Ｖ２之差，ｉＬｆ减小，在ｔ＝ｔｏｎ＋Ｔ时达最小值，铁心磁通Φ

和磁化电流达最大值，Ｑ１、Ｑ２截止，磁化结束，磁化时间为ｔｏｎ。Ｑ３再次导通，Ｄ４通过去磁电
流，铁心去磁，去磁电压为Ｖ１，去磁时间由Ｗ３的匝数确定。

在一个开关周期中，稳态时由电感Ｌｆ电压伏秒面积为零得Ｖ１和Ｖ２电压间的关系

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｗ１

Ｗ２

１
１－Ｄｙ３

（３．６１）

式中，Ｄｙ３是Ｑ３的占空比。因Ｑ１和Ｑ３互补，１－Ｄｙ３ ＝Ｄｙ１，得

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１
Ｄｙ１ （３．６２）

与（３．４８）式比较，并注意Ｖｉｎ、Ｖｏ和Ｖ１、Ｖ２的符号，可知两式相同，这表明能量从Ｖ２向Ｖ１方向
流动时的电压关系和能量从Ｖ１向Ｖ２方向流动时一致，Ｆｏｒｗａｒｄ也有好的可逆性。
电感电流ｉＬｆ的平均值等于输入电流Ｉ２，若不计变压器的损耗和磁化电流，则有

Ｉ１Ｖ１ ＝Ｉ２Ｖ２

Ｉ１ ＝Ｗ２

Ｗ１
Ｄｙ１Ｉ２ （３．６３）

能量从Ｖ２向Ｖ１方向流动时，铁心的磁化电压为Ｖ１，磁化时间为ｔｏｎ，去磁电压也是Ｖ１，
去磁时间为ｔｒ，和能量正向流动时相同，因此，只要Ｑ１的占空比最大值满足（３．５８ａ）式，就能
保证变压器磁化和去磁的平衡。

ＢｉＦｏｒｗａｒｄ在能量从Ｖ２向Ｖ１方向流动，Ｑ３关断时，为了让电流ｉＬｆ流入Ｗ２，Ｑ２和Ｑ３必
须严格地互补工作，否则ｉＬｆ将无路可走，为此，实际上应让Ｑ２稍早导通，但Ｑ１不允许提前
导通。
在讨论隔离Ｃｕｋ、Ｓｅｐｉｃ、Ｚｅｔａ和Ｆｏｒｗａｒｄ变换器时，就默认了一个假定，即变换器的变

压器没有漏感，电感电流在开关管关断时可直接进入变压器的线圈。实际上，要变压器没有
漏感是不可能的，于是出现了在开关管关断时两个具有不同电流的电感串联的现象，势必在
开关管上形成大的电压尖峰，损坏开关管。
在实际应用中，必须加钳位电路，以限制加于Ｑ３上电压的最大值。２．２．２节中为了减小

二极管的反向恢复电流，讨论了应用有源钳位电路的Ｂｏｏｓｔ变换器，在本节中拟讨论三种无
源钳位电路。图３．２６中（ａ）是ＲＣＤ钳位电路，（ｂ）是ＬＣＤ钳位电路，（ｃ）是有源钳位电路，
（ｄ）是Ｆｌｙｂａｃｋ钳位电路。

ＲＣＤ钳位电路控制Ｒｃ的数值可控制钳位电容Ｃｃ的电压，从而限制了Ｑ３关断时电感电
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图３．２６　ＢｉＦｏｒｗａｒｄ的钳位电路

压ＶＬｆ的最大值，限制了Ｑ３电压的最大值ＶＱ３

ＶＱ３ｍａｘ ＝Ｖ２＋ＶＣｃ （３．６４）

式中，ＶＣｃ为钳位电容电压。ＲＣＤ钳位电路简单，但损耗较大。
图３．２６（ｂ）为ＬＣＤ钳位电路，钳位电容Ｃｃ在Ｑ３导通时通过Ｌｒ、Ｄｒ放电，因Ｌｒ、Ｃｃ的谐振

频率低于开关频率，故仅放掉部分能量，ＶＣｃ电压稍有下降。Ｑ３关断后，ｉＬｆ给Ｃｃ充电，同时通
过Ｑ２向Ｗ２流动，当ｉＷ２＝ｉＬｆ时，给Ｃｃ的充电电流为零。稳态时，在一个开关周期中Ｃｃ的放
电量和充电量相等，平均电压不变，使Ｑ３电压满足（３．６４）式。
图３．２６（ｃ）是具有有源钳位电路的ＢｉＦｏｒｗａｒｄ的主电路，其中Ｃｃ和Ｑｃ为有源钳位电

路，并接于Ｑ３两端。Ｑ３导通，ｉＬｆ增加。Ｑ３断开，Ｑ１、Ｑ２、Ｑｃ导通，Ｗ２的电流自零增长，增长速

度受变压器漏感限制，电感电流ｉＬｆ的一部分通过Ｄｃ进入钳位电容Ｃｃ，Ｑｃ零电压开通，钳位
电容Ｃｃ限制了Ｑ３电压尖峰，ＶＣｃ＝Ｖ２＋ＶＬｆ。在Ｗ２的电流等于ｉＬｆ后，Ｃｃ由充电转为放电。在

一个开关周期中ＶＣｃ的平均电压保持不变，其数值大于
Ｗ２

Ｗ１
Ｖ１。

图３．２６（ｄ）中Ｗ４、Ｗ５和Ｄ５构成Ｆｌｙｂａｃｋ，Ｑ３导通时，Ｗ４的“·”端为正，Ｄ５反偏截止，Ｑ３

关断，Ｄ５导通，Ｗ５中的贮磁能返回电源Ｖ２，ｅＷ５ ＝Ｖ２，ｅＷ４ ＝
ｅＷ５
Ｗ５
·Ｗ４＝Ｗ４

Ｗ５
Ｖ２，将Ｆｌｙｂａｃｋ的

原边线圈感应电势ｅＷ４ 钳位，即使ＶＱ３ ＝ １＋Ｗ４

Ｗ（ ）５ Ｖ２。图中的ＲＣＤ钳位电路用于在Ｑ３刚截
止时限制加于Ｑ３上的电压尖峰。Ｆｌｙｂａｃｋ的输出也可接在Ｖ１端。

三、电感电流交替变化的ＢｉＦｏｒｗａｒｄ工作
在２．２．２节讨论了ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ的电感电流交替工作方式，得到了以下结论：①ｉＬｆ的
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交替工作方式实现了两开关管的ＺＶＳ开通，消除了二极管的反向恢复电流；② 在一个开关
周期内能量双向流动，平均能量流动的方向取决于电感电流最大值ｉＬｆｍａｘ和ｉＬｆｍｉｎ值的大小，若

｜ｉＬｆｍｉｎ｜＝ｉＬｆｍａｘ，则平均传输功率为零；若｜ｉＬｆｍｉｎ｜＜ｉＬｆｍａｘ，能量从Ｖ１向Ｖ２方向转输；若

｜ｉＬｆｍｉｎ｜＞ｉＬｆｍａｘ，能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输；③ 这种工作方式的缺点是电流脉动大，电流的有
效值与其平均值之比较大，开关管有较大的导通损耗。

Ｆｏｒｗａｒｄ是隔离的ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ，同样也有电感电流交替变化的工作方式，图３．２７是其
工作波形。由ｉＬｆ的波形图可见，｜ｉＬｆｍｉｎ｜＜ｉＬｆｍａｘ，故平均能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输，平均电感
电流Ｉ２从Ｖ２侧输出。由电感电流ｉＬｆ波形可见，有四个开关模态：ｔ０～ｔ１期间是开关模态１，

ｉＬｆ为负，Ｑ２、Ｄ１导通；ｔ１～ｔｏｎ期间是开关模态２，Ｑ１、Ｄ２导通，ｉＬｆ正向增加，铁心磁化；ｔｏｎ～ｔ２期
间是开关模态３，Ｑ１、Ｄ２截止，Ｄ３和Ｄ４续流，ｉＬｆ降低，ｉＭ在Ｗ３中流动，铁心去磁；ｔ２～Ｔ期间
是开关模态４，Ｑ３导通，ｉＬｆ反向增长，ｔ＝Ｔ 时Ｑ３截止，Ｑ２、Ｑ１导通，ｉＬｆ流入Ｗ２，进入下一

周期。

图３．２７　电感电流交替变化的ＢｉＦｏｒｗａｒｄ工作波形

在开关模态１，ｉＬｆ自“·”端进入Ｗ２线圈，铁心磁化，ｉＬｆ中的电流一部分为磁化电流ｉＭ，

另一部分为负载电流，通过Ｗ１、Ｄ１传到Ｖ１侧。因Ｄ１通电，故Ｗ１上电压为Ｖ１，Ｗ２电压为
Ｗ２

Ｗ１
Ｖ１。
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ｔ＝ｔ１时ｉＬｆ＝０，电感电流不能为铁心提供磁化电流。实际上，在ｔ１前磁化电流已转入Ｗ１中

流动，ｔ１时Ｗ１中仅有磁化电流ｉＭ，没有负载电流分量。在开关模态２，Ｗ１的电流即电流ｉＱ也
有两部分，磁化电流与负载电流，后者为ｉＬｆ归算到Ｗ１的值，铁心继续磁化，到ｔ＝ｔｏｎ时Ｑ１关

断，磁化过程结束。在ｔ＝０～ｔｏｎ期间，Ｗ１上电压为Ｖ１，“·”端正，铁心始终处于磁化状态。
在开关模态３，Ｄ３续流，ｉＬｆ减小，Ｄ４续流，Ｗ３非“·”端电压为正，铁心去磁，当去磁电压伏秒

面积等于磁化电压伏秒面积时，在ｔ＝ｔｒ去磁结束，ｉＭ 为０，Ｄ４阻断。ｔ＝ｔ２时，ｉＬｆ ＝０，转入
开关模态４，Ｑ３导通，ｉＬｆ反向。ｔｒ可以小于、等于或大于ｔ２，取决于负载电流的大小和变压器
匝比关系。因此，电感电流的交替变化不影响变压器铁心的磁化与去磁，但改变了功率器件
的开关状态，开关管Ｑ１是在Ｄ１续流时开通的，为ＺＶＳ开通，同样，Ｄ１没有反向恢复电流，开
关管Ｑ３是在Ｄ３续流时开通的，也为ＺＶＳ开通。开关管Ｑ２开通时若铁心磁复位已结束（一
般都应如此），也为软开通。因此，电感电流的交替变化改善了功率器件的开通条件。

在一个开关周期内电感电压的平均值为零，可求得Ｖ１和Ｖ２两电压间关系，从图３．２７的
电感电压波形可见，ｉＬｆ交替变化与单向变化的ＶＬｆ波形相同（参看图３．２５（ｂ）），故Ｖ１和Ｖ２间
关系也和（３．６２）式相同。

３．６　双向推挽和半桥直流变换器

３．６．１　推挽和半桥逆变器

推挽和半桥逆变器是最简单的隔离型逆变器，由两只相同的开关管和隔离变压器构成，

主电路见图３．２８（ａ）和（ｂ），（ａ）为推挽逆变器，变压器有两个相同匝数的原边线圈Ｗ１１和

Ｗ１２，副边线圈为Ｗ２，（ｂ）是半桥逆变器，原副边线圈分别为Ｗ１和Ｗ２。开关管Ｑ１和Ｑ２互补
导通，各自导通１８０°电角，中间有死区时间，防止两管直通。

一、推挽逆变器的工作原理
ｔ＝０～Ｔ／２期间，开关管Ｑ１导通，电源电压Ｖｉｎ加于Ｗ１１线圈上，“·”端为正，铁心磁

通增加，Ｗ１１
ｄΦ
ｄｔ＝Ｖｉｎ

，副边线圈Ｗ２感应电势ｅＷ２ ＝
Ｗ２

Ｗ１１
·Ｖｉｎ，设电源电压Ｖｉｎ不变，因此ｅＷ２

和Ｖｉｎ成正比，也不随时间改变。ｔ＝Ｔ／２时Ｑ１ 关断，Ｑ２导通，Ｖｉｎ加于Ｗ１２线圈，非“·”端为
正，Ｗ２的感应电势反向。可见逆变器输出电压Ｖｏ为１８０°方波，见图３．２８（ｃ）。电阻负载时，

负载电流也为１８０°方波，ｉｏ＝Ｖｏ／ＲＬＤ，ＲＬＤ为负载电阻。
若逆变器的输出端接纯电感负载，感值为Ｌｏ，在Ｖｏ的正半周，ｉｏ在Ｖｏ作用下线性增长，

Ｌｄｉｏｄｔ＝Ｖｏ
，在ｔ＝Ｔ／２时，达最大值，此后在反相电压作用下减小，在ｔ＝Ｔ时达最小值，电

流波形为三角波，见图３．２８（ｄ）。在正半周中，电感电流增长量Δｉｏ＝ＶｏＬ
·Ｔ
２ ＝

Ｗ２

Ｗ１
·Ｖｉｎ
２Ｌｆ

，

由此得三角波的幅值ｉｏｍａｘ＝
Ｗ２

Ｗ１
·Ｖｉｎ
４Ｌｆ

。

由图可见，在Ｔ／４～Ｔ／２和３Ｔ／４～Ｔ期间，电流ｉｏ和电压Ｖｏ同向，电源向负载输出功
率；而在另两个Ｔ／４周期内，ｉｏ和Ｖｏ反向，电感贮能返回电源Ｖｉｎ。在０～Ｔ／４期间，Ｖｏ为正，
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图３．２８　推挽和半桥逆变器的主电路及其工作波形

ｉｏ为负，即ｉｏ从“·”端流入Ｗ２，Ｗ１中电流必从“·”端流出，因此时Ｑ２截止，Ｗ１２中不可能有

电流，电流只能从Ｗ１中流出，通过电源Ｖｉｎ经Ｄ１构成回路。在Ｔ／２～３Ｔ／２期间，则为Ｄ２导
通。因此，在感性负载时，Ｑ１和Ｑ２上必须反并二极管。

Ｑ１导通期间，ｅＷ１１ ＝Ｖｉｎ，“·”端为正，因Ｗ１１ ＝Ｗ１２，故Ｗ１２中有大小和极性相同的感

应电势ｅＷ１２，开关管Ｑ２承受的电压ＶＱ２＝Ｖｉｎ＋ｅＷ２１＝２Ｖｉｎ。实际上，因变压器有漏感，Ｑ关断
时开关管承受的电压是２Ｖｉｎ再加上由漏感引起的电压尖峰。为了减小关断电压尖峰，必须
使各线圈紧密耦合，减小变压器的漏感，通常采用Ｗ１１和Ｗ１２并绕的方法减小原边线圈的漏

感，而这样绕法使推挽逆变器不宜在高电源电压下工作。

二、半桥逆变器
半桥逆变器和推挽逆变器电路不同点是前者有Ｃ１和Ｃ２构成的分压电容，通常Ｃ１＝Ｃ２，

故ＶＣ１ ＝ＶＣ２ ＝Ｖｉｎ／２。开关管Ｑ１、Ｑ２和推挽逆变器的开关管工作相同，前半周Ｑ１导通，后半
周Ｑ２导通。Ｑ１导通，ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ／２加于Ｗ１上，“·”端为正，铁心磁化，Ｗ２感应正电势，ｅＷ２ ＝
Ｗ２

Ｗ１

Ｖｉｎ
２
。ｔ＝Ｔ／２时Ｑ１ 关断，Ｑ２导通，Ｗ２感应负电势，故Ｗ２的电势波形必和推挽逆变器一

样。电阻负载时，负载电流ｉｏ也为１８０°方波，其幅值ｉｏｍａｘ＝
Ｖｏ
ＲＬＤ ＝

Ｗ２

Ｗ１

Ｖｉｎ
２ＲＬＤ

。感性负载时，半

桥逆变器的输出电流也为三角波，如图３．２８（ｄ）所示，仅其幅值小一半。同样，此时两开关管
和两二极管轮流工作，各工作Ｔ／４。０～Ｔ／４期间，Ｄ１续流；Ｔ／４～Ｔ／２期间，Ｑ１导通；Ｔ／２～
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３Ｔ／４期间，Ｄ２续流；３Ｔ／４～Ｔ 期间，Ｑ２导通。因Ｑ１、Ｑ２是在Ｄ１、Ｄ２续流条件下导通的，故

Ｑ１、Ｑ２为ＺＶＳ开通，Ｄ１、Ｄ２也没有反向恢复电流。
半桥逆变器开关管承受的电压等于电源电压，即ＶＱ＝Ｖｉｎ。Ｑ１关断时Ｄ２续流，Ｑ２关断时

Ｄ１续流，形成漏感能量释放回路，故开关管关断时不会有电压尖峰，这是半桥逆变器电路拓
扑比推挽逆变器优越的地方。

３．６．２　推挽直流变换器

推挽直流变换器是在推挽逆变器的输出端加整流和滤波电路构成。有两种类型：电压
型推挽直流变换器和电流型推挽直流变换器。

一、电压型推挽直流变换器

图３．２９　Ｐｕｓｈｐｕｌｌ变换器的主电路及其主要波形

推挽直流变换器英文名为ＰｕｓｈｐｕｌｌＤＣ／ＤＣｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，主电路如图３．２９（ａ）所示，是在
推挽逆变器的输出端加整流滤波电路构成，图中的整流电路是全波整流。Ｐｕｓｈｐｕｌｌ可看成
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为两个Ｆｏｒｗａｒｄ的组合，两个开关管轮流导通，铁心交变磁化，全波整流电路副边有Ｗ２１和

Ｗ２２两个相同匝数的线圈，即Ｗ２１＝Ｗ２２＝Ｗ２。全波整流电路可以有续流管Ｄ５，也可不接续
流管。
图３．２９（ｂ）是有Ｄ５的Ｐｕｓｈｐｕｌｌ的主要波形。Ｑ１导通，Ｖｉｎ加于Ｗ１１上，“·”端为正，铁

心磁化，Ｗ２１中感应出与Ｖｉｎ成正比的电势，经Ｄ３整流，ｉＬｆ增长。ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ达最大值，Ｑ１关
断，电感电流折算到原边的量，铁心磁化电流和原边线圈漏感电流给Ｑ１的结电容充电，ＶＱ１
增长，在ＶＱ１ ＝Ｖｉｎ时，Ｗ１１两端电压为零，各线圈电势为零，此时Ｗ１１中电流仍继续流动，使

ＶＱ１继续增加，线圈中感应电势变负，Ｄ３截止，Ｄ５续流，电感电流不再反射到原边，ＶＱ１在漏感
电流作用下达最大值，然后反向放电，ＶＱ１回落，直到ＶＱ１ ＝Ｖｉｎ。在ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ／２期间，Ｑ１、Ｑ２
均不导通，ＶＱ１ ＝ＶＱ２ ＝Ｖｉｎ，ｉＬｆ 在Ｖｏ作用下下降。ｔ＝Ｔ／２～Ｔ／２＋ｔｏｎ期间，Ｑ２导通，铁心
反向磁化，其过程和Ｑ１导通时相同。整流管Ｄ３、Ｄ４的电流和续流管Ｄ５的电流是ｉＬｆ的一部
分，Ｗ２１“·”端为正时，Ｄ３通过ｉＬｆ；Ｗ２２非“·”端为正时Ｄ４通过ｉＬｆ，在Ｑ１、Ｑ２截止期间，Ｗ２１

和Ｗ２２都没有感应电势，Ｄ５续流。
如果不接续流管Ｄ５，该变换器仍能正常工作，波形如图３．２９（ｃ）所示，与（ｂ）比较可知，

在Ｑ１、Ｑ２关断期间，原通过Ｄ５的电流ｉＬｆ现必须经Ｗ２１和Ｗ２２流动，Ｗ２１或Ｗ２２中的电流为ｉＬｆ
的一半。
由电感Ｌｆ上电压伏秒面积在一个开关周期内的和为零，得输出电压Ｖｏ和输入Ｖｉｎ间的

关系为

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗ２

Ｗ１
·２Ｄｙ （３．６５）

式中，Ｄｙ为开关管Ｑ１、Ｑ２的占空比，Ｄｙ＝ｔｏｎ／Ｔ。与Ｆｏｒｗａｒｄ的（３．４８）式比较，Ｐｕｓｈｐｕｌｌ的
输出电压要高１倍，应在预料之中。

Ｑ１和Ｑ２承受的电压ＶＱ为

ＶＱ ＝２Ｖｉｎ （３．６６）

Ｄ３和Ｄ４承受的电压ＶＤ为

ＶＤ ＝Ｗ２

Ｗ１
·２Ｖｉｎ （３．６７）

Ｄ５承受的电压ＶＤ５
为

ＶＤ５ ＝
Ｗ２

Ｗ１
Ｖｉｎ （３．６８）

电感电流ｉＬｆ的平均值ＩＬｆ等于输出电流Ｉｏ，即

ＩＬｆ ＝Ｉｏ＝
Ｖｏ
ＲＬＤ

（３．６９）

式中，ＲＬＤ为负载电阻。电感电流的脉动值ΔｉＬｆ为

ΔｉＬｆ ＝
Ｗ２

Ｗ１
·Ｖｉｎ
Ｌｆ
·２（１－Ｄｙ）ＤｙＴ ＝

Ｗ２

Ｗ１
·ＶｉｎＤｙ
Ｌｆｆ

２（１－Ｄｙ） （３．７０）
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通过二极管Ｄ３、Ｄ４和Ｄ５电流的最大值为

ＩＤ３ｍａｘ ＝ＩＤ４ｍａｘ ＝ＩＤ５ｍａｘ ＝Ｉｏ＋
１
２ΔｉＬｆ ＝Ｉｏ＋

Ｗ２

Ｗ１

ＶｉｎＤｙ
Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ） （３．７１）

通过开关管电流最大值ＩＱｍａｘ等于流过变压器原边线圈电流的最大值

ＩＱｍａｘ ＝
Ｗ２

Ｗ１
Ｉｏ＋

Ｗ２

Ｗ（ ）１
２ＶｉｎＤｙ
Ｌｆｆ

（１－Ｄｙ）＋ｉＭｍａｘ （３．７２）

图３．３０　电流型Ｐｕｓｈｐｕｌｌ的主电路及其主要波形

式中，ｉＭｍａｘ是变压器磁化电流最大值，与

Ｑ１、Ｑ２并联的二极管Ｄ１、Ｄ２仅在开关管关
断时刻的短时内流过磁化电流。比较图

３．２９（ｂ）和（ｃ），接不接Ｄ５仅改变通过Ｄ３、

Ｄ４和变压器副边线圈的电流波形，原边线
圈的电流不受影响。

二、电流型推挽直流变换器
图３．３０（ａ）是电流型Ｐｕｓｈｐｕｌｌ变换

器的主电路，和图３．２９（ａ）Ｐｕｓｈｐｕｌｌ的不
同在于将滤波电感Ｌｆ从变换器的输出端
移到了输入端，相当于Ｂｕｃｋ和Ｂｏｏｓｔ的Ｌｆ
位置变化。由于Ｌｆ在输入端，故开关管Ｑ３
和Ｑ４不能都断开，即Ｑ３和Ｑ４的占空比必
须大于或等于０．５，见图３．３０（ｂ）。变压器
两原边线圈匝数相等Ｗ２１＝Ｗ２２＝Ｗ２，两
副边线圈匝数相等Ｗ３１ ＝Ｗ３２ ＝Ｗ３。

设Ｄｙ为Ｑ３的占空比，则（１－Ｄｙ）Ｔ为

Ｑ３的关断时间，因Ｑ４比Ｑ３延迟Ｔ／２开通，
其导通时间与Ｑ３相同，故Ｑ３和Ｑ４同时导

通的时间为 Ｄｙ－（ ）１２ Ｔ。在０～ｔ１期间，

Ｑ３、Ｑ４导通，ｉＬｆ分别经Ｗ２１、Ｑ３和Ｗ２２、Ｑ４流
通，因电流同时自Ｗ２１的“·”端和Ｗ２２的

非“·”端流入线圈，在两电流相同时，两原
边线圈的合成磁势为零，铁心磁状态不变，

线圈中没有感应电势，电源电压Ｖｉｎ加于Ｌｆ
上，ｉＬｆ增加，ｔ＝ｔ１ 时ｉＬｆ达最大值。此时，

Ｑ４关断，ｉＬｆ取Ｗ２１、Ｑ３构成回路，铁心磁化，

Ｗ２１感应电势ｅＷ２１“·”端为正，Ｄ５导通，

Ｗ３１提供负载电流，ｉＷ３１·Ｗ３１＝Ｗ２１·ｉＬｆ，

负载电流平均值Ｉｏ ＝２ＩＷ３１ ＝
Ｗ２１

Ｗ３１
ＩＬｆ，式
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中ＩＷ３１和ＩＬｆ是Ｗ３１通电期间（ｔ１～Ｔ／２）流过它和Ｌｆ电流的平均值。因Ｄ５导通，ＶＷ３１ ＝Ｖｏ，

ＶＷ２１ ＝
Ｗ２１

Ｗ３１
Ｖｏ，故ＶＬｆ ＝ＶＷ２１－Ｖｉｎ，式中ＶＷ３１

为Ｗ３１上所加的电压，ＶＬｆ 为ｔ＝ｔ１～Ｔ／２期

间Ｌｆ上所加的电压，因ＶＷ２１ ＞Ｖｉｎ，ｉＬｆ 减小。在ｔ＝Ｔ／２～ｔｏｎ期间，Ｑ３、Ｑ４又导通，ｉＬｆ 增加，

变压器磁状态不变。ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ期间，Ｑ３截止，ｉＬｆ经Ｑ４流入Ｗ２２，使铁心去磁，ｉＬｆ减小。可见
在一个开关周期内，变压器铁心完成一个磁化和去磁的循环，铁心双向磁化，电感电流两次
增加、两次减小，稳态时增加量和减小量相同。
由电感Ｌｆ的电压在半个开关周期内的伏秒面积为零，得输出电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ之

比为

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗ３

Ｗ２

１
２（１－Ｄｙ）

（３．７３）

式中，Ｄｙ为Ｑ３或Ｑ４的占空比。Ｑ３、Ｑ４导通期间，电感电压ＶＬｆ为

ＶＬｆ ＝Ｖｉｎ （３．７４ａ）

一个开关管关断期间的ＶＬｆ为

ＶＬｆ ＝
Ｗ２

Ｗ３
Ｖｏ－Ｖｉｎ＝ ２Ｄｙ－１

２（１－Ｄｙ）
Ｖｉｎ （３．７４ｂ）

若Ｄｙ ＝０．５，ＶＬｆ＝０，Ｖｏ＝
Ｗ３

Ｗ２
Ｖｉｎ；Ｄｙ ＝３／４，ＶＬｆ＝Ｖｉｎ，Ｖｏ＝

Ｗ３

Ｗ２
·２Ｖｉｎ。可见，随着占空比

的增大，其中一个开关管关断期间，电感上的电压ＶＬｆ也相应增大，输出电压也加大。Ｄｙ ＝
０．５时为一特例，此时开关管的转换不会导致电感电流的变化，Ｌｆ 不起升压作用，Ｖｏ ＝

Ｖｉｎ·Ｗ３

Ｗ２
。

开关管承受的电压ＶＱ 为

ＶＱ ＝２Ｗ２

Ｗ３
Ｖｏ＝ Ｖｉｎ

１－Ｄｙ
（３．７５）

整流管Ｄ５、Ｄ６承受的电压ＶＤ为

ＶＤ ＝２Ｖｏ＝Ｗ３

Ｗ２

Ｖｉｎ
１－Ｄｙ

（３．７６）

通过整流管的电流的平均值ＩＤ为

ＩＤ ＝Ｉｏ２ ＝
Ｖｏ
２ＲＬＤ

（３．７７）

式中，ＲＬＤ为负载电阻。整流管导通期间电流的平均值ＩＤｃ等于副边线圈电流的平均值ＩＷ３１

ＩＷ３１ ＝ＩＤｃ ＝
Ｉｏ

２（１－Ｄｙ）
（３．７８）

ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ期间，若不计变压器铁心磁化电流，电感电流ｉＬｆ与Ｗ３１中的电流ｉＷ３１关系为

ｉＬｆＷ２１ ＝ｉＷ３１Ｗ３１ （３．７９）
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若不计电感电流脉动，设ＩＷ３１为线圈Ｗ３１通电时电流的平均值，则

ＩＬｆ ＝
Ｗ３

Ｗ２
ＩＷ３１ ＝

Ｗ３

Ｗ２

Ｉｏ
２（１－Ｄｙ）

＝Ｉｉｎ （３．８０）

３．６．３　双向推挽直流变换器

一、ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ的电路拓扑和控制方式
在图３．２９（ａ）Ｐｕｓｈｐｕｌｌ主电路中的两个二极管Ｄ３、Ｄ４上反并联开关管Ｑ３和Ｑ４，就构成

了ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ，它也可在电流型Ｐｕｓｈｐｕｌｌ的主电路［见图２．３０（ａ）］的两个二极管Ｄ５、Ｄ６上
反并开关管Ｑ５、Ｑ６构成，参见图３．３１（ａ）。在图３．３１（ａ）中，变压器左边是开关管Ｑ１、Ｑ２，右
边是为Ｑ３、Ｑ４。比较这三个主电路图可见，ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ的左侧是电压型Ｐｕｓｈｐｕｌｌ结构，右
侧是电流型Ｐｕｓｈｐｕｌｌ结构。Ｑ１、Ｑ４，Ｑ２、Ｑ３分别互补导通，Ｑ１、Ｑ２在一个开关周期中交叉

ＰＷＭ工作，占空比≤０．５。见图３．３１（ｂ）。

图３．３１　ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ主电路图和工作波形

二、ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ能量双向传输
若能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输，ｉＬｆ的方向自左至右设为正方向，则能量反向传输时ｉＬｆ方向

自右至左为负方向。
见图３．３１（ｂ），ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ在一个开关管周期中有四个开关模态。能量从Ｖ１向Ｖ２方

向流动时，ｔ＝ｔ０～ｔｏｎ期间为开关模态１，Ｑ１导通，铁心磁化，Ｗ１１“·”端为正，Ｄ３导通，ｉＬｆ正
向增加；ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ／２期间为开关模态２，Ｑ１关断，Ｄ３、Ｄ４续流，铁心磁化状态不变，ｉＬｆ下降；

第３章／有隔离的双向直流变换器
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ｔ＝Ｔ／２～Ｔ／２＋ｔｏｎ期间为开关模态３，Ｑ２导通，Ｖ１加于Ｗ１２上，铁心反向磁化，Ｄ４导通，ｉＬｆ增
加，在ｔ＝Ｔ／２＋ｔｏｎ时ｉＬｆ 达最大值，Ｑ２关断，Ｄ３、Ｄ４续流；ｔ＝Ｔ／２＋ｔｏｎ～Ｔ期间为开关模
态４，因Ｗ２１和Ｗ２２中电流相等，合成磁势为零，铁心磁状态不变，ｉＬｆ在Ｖ２作用下下降，ｔ＝Ｔ
时ｉＬｆ 达最小值。此后转入下一开关周期。
设Ｑ１、Ｑ２的占空比为Ｄｙ，则能量从Ｖ１向Ｖ２方向传递时Ｖ２和Ｖ１间电压关系和（３．６５）式

相同，即

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１
２Ｄｙ （３．８１）

能量从Ｖ２向Ｖ１方向流动时，一个开关周期中也有四个开关模态。在开关模态２，Ｑ３、Ｑ４
导通，Ｖ２作用于Ｌｆ上，ｉＬｆ增加，铁心磁状态不变；在开关模态３，Ｑ３截止，ｉＬｆ流入Ｗ２２，变压器
铁心磁化，Ｗ２２感应电势非“·”端为正，Ｄ２导通，Ｗ１２的电流流入Ｖ１，ｉＬｆ下降；在开关模态４，

Ｑ３、Ｑ４导通，ｉＬｆ增加，变压器铁心磁状态不变；在开关模态１，Ｑ４关断，ｉＬｆ流入Ｗ２１，变压器铁
心去磁，Ｗ２１感应电势“·”端为正，Ｄ１导通，Ｗ１１的电流流入Ｖ１。可见和电流型Ｐｕｓｈｐｕｌｌ工
作相同，输出电压Ｖ１与输入电压Ｖ２间关系由（３．７３）式确定，即

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｗ１

Ｗ２

１
２（１－Ｄｙ３）

式中，Ｄｙ３为开关管Ｑ３或Ｑ４的占空比，Ｄｙ３＝１－Ｄｙ，Ｄｙ为开关管Ｑ１或Ｑ２的占空比。所以，
得到

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｗ１

Ｗ２

１
２Ｄｙ

（３．８１ａ）

比较上式与（３．８１）式，两者相同，表明ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ变换器和前面已讨论过的双向变换器一
样，能量双向流动时输入输出电压间关系不变，工作方式不变，有好的可逆性。
三、电感电流交替工作方式
ＢｉＰｕｓｈｐｕｌｌ的电感电流交替工作方式在一个开关周期中有８个开关模态，见图３．３１

（ｃ）。图中电感电流ｉＬｆ的平均值大于零，表明能量自Ｖ１向Ｖ２方向传输。图下部虚线框中标
明了实际通流的开关管和二极管，如开关模态１，仅Ｑ３、Ｄ１通过电流；开关模态２，仅Ｑ１、Ｄ３
通过电流；开关模态３，仅Ｄ３、Ｄ４通过电流；开关模态４时，Ｑ３、Ｑ４通流。下半个开关周期的４
个开关模态通流器件仅开关模态５和６不同，开关模态７和８与开关模态３和４相同。
电感电流交替过零为开关管的ＺＶＳ开通创造了条件，如开关模态１时Ｄ１导通，故此时

可ＺＶＳ开通Ｑ１，开关模态５时Ｄ２续流，可实现Ｑ２的ＺＶＳ开通。
在一个开关周期中电感电流的交替变化，反映了能量的交替流动。图３．３１（ｃ）中，电感

电流ｉＬｆ的平均值ＩＬｆ ＝Ｉ２，Ｉ２为Ｖ２的输出电流，故平均能量自Ｖ１向Ｖ２方向传输。若Ｉ２为
负，即ｉＬｆ的平均值为负，平均能量自Ｖ２向Ｖ１方向传输。Ｉ２＝０则传输的平均功率为零，但瞬
时功率不为零。

３．６．４　推挽正激直流变换器

一、主电路拓扑和工作方式
推挽直流变换器有两个缺点：一是在开关管关断时原边线圈的漏感能量释放困难；二
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是器件或电路的不对称会引起铁心偏磁，导致铁心饱和。推挽正激变换器（Ｐｕｓｈｐｕｌｌ
ＦｏｒｗａｒｄＤＣＣｏｎｖｅｒｔｅｒ，简称ＰＰＦ）改变了变压器原边两线圈的位置，引入了钳位电容Ｃ１，克
服了上述缺点。图３．３２是ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ的主电路，其中（ａ）输出为桥式整流电路，
（ｂ）输出为全波整流电路，（ｃ）输出为倍流整流电路，（ｄ）为ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ整流电路。后
者实际上是全波整流电路（ｂ）的变型，不同之处是在两副边线圈间接有电容Ｃ２。

图３．３２　ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ（ＰＰＦ）变换器主电路

ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ的开关管Ｑ１、Ｑ２为ＰＷＭ工作方式，两者以１８０°相差交替工作，最大
导通时间为半个开关周期。

二、工作原理和主要关系
在Ｐｕｓｈｐｕｌｌ直流变换器的讨论中，忽略了变压器的漏感，在这里将考虑漏感的影响。

ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ在一个开关周期中有８个开关模态，上半个开关周期Ｑ１工作，下半个开
关周期Ｑ２ 工作，两者是相同的，故本文只讨论半个开关周期的４个开关模态，其等效电路见
图３．３３，主要波形见图３．３４。
在Ｑ１开通前，Ｄ３～Ｄ６导通，ｉＬｆ在Ｖｏ作用下减小，电容Ｃ１通过Ｗｐ１和Ｗｐ２由电源Ｖｉｎ充

电，因Ｗｐ１ ＝Ｗｐ２ ＝Ｗｐ，Ｃ１充电电流ｉＣ在Ｗｐ１和Ｗｐ２中的合成磁势为零，铁心磁状态不变，

Ｗｓ没有感应电势也没有电流，ＶＱ１ ＝ＶＱ２ ＝Ｖｉｎ。ｔ＝０时，开关模态１开始，Ｑ１导通，Ｖｉｎ加于

Ｗｐ１上，铁心磁化，因变压器有漏感，ｉＷｐ１自ｉＣ１增长，ｉＷｐ２在ＶＣ１的作用下也增加，ｉＣ１是ｔ＝０时
电容Ｃ１的充电电流，通过Ｄ３、Ｄ６的电流增加，Ｄ４、Ｄ５的电流减小，ｉＬｆ继续减小，Ｑ２上电压

ＶＱ２ ＝２Ｖｉｎ。ｔ＝ｔ１ 时，Ｄ４、Ｄ５的电流减小到零，ｉＤ３ ＝ｉＤ６ ＝ｉＷｓ ＝ｉＬｆ，若不计磁化电流，则

ｉＷｓ·Ｗｓ＝Ｗｐ·（ｉＷｐ１＋ｉＷｐ２）。

ｔ＝ｔ１～ｔｏｎ期间为开关模态２，Ｑ１导通，Ｖｉｎ作用在Ｗｐ１上，ＶＣ１作用在Ｗｐ２上，铁心继续磁
化，Ｗｐ１和Ｗｐ２同时向副边传输能量，ｉＬｆ增加，ｉＷｐ１和ｉＷｐ２同时增加，Ｃ１通过Ｗｐ２放电，ｉＣ１ ＝
ｉＷｐ２，Ｃ１电压下降。ｔ＝ｔｏｎ时，ｉＬｆ、ｉＷｐ１、ｉＷｐ２达最大值，ＶＣ１降到最小值，开关管Ｑ１关断。
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图３．３３　ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ的等效电路

图３．３４　ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ的主要波形
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ｔ＝ｔｏｎ～ｔ２期间为开关模态３，Ｑ１关断后，变压器的磁化电流和漏感电流按原方向流动，

ｉＷｐ１经Ｃ１和Ｑ２的二极管构成回路，给Ｃ１充电，ｉＷｐ２经Ｑ２的二极管和电源构成回路，电感贮能

返回电源，变换器原边线圈感应电势反向，铁心去磁，ｉＷｐ１和ｉＷｐ２减小，Ｄ４、Ｄ５导通，ｉＤ４ ＝ｉＤ５
自零增加，ｉＤ３ ＝ｉＤ６ 则从等于ｉＬｆ 的值减小，Ｄ３～Ｄ６同时导通，ｉＬｆ开始减小，Ｗｓ被Ｄ３～Ｄ６短

路。Ｑ１上电压增加，直到２Ｖｉｎ，Ｑ２上电压则在它的二极管续流期间降为零。ｔ＝ｔ２ 时，ｉＷｐ１ ＝

－ｉＷｐ２，ｉＷｓ ＝０，ｉＤ３ ＝ｉＤ４ ＝ｉＤ５ ＝ｉＤ６ ＝ｉＬｆ／２，ＶＱ１ ＝ＶＱ２ ＝Ｖｉｎ。

ｔ＝ｔ２ ～Ｔ期间为开关模态４，Ｑ１、Ｑ２均关断，电源Ｖｉｎ通过Ｗｐ１和Ｗｐ２给Ｃ１充电，ＶＣ１增
加，Ｃ１电压极性左正右负，ｉＬｆ在Ｖｏ作用下下降。ｔ＝Ｔ／２时，Ｑ２开通，转入下半个开关周期，

情况和前半个开关周期类似，不同之处仅在于此时Ｑ２开通，Ｑ２传输能量，铁心反向磁化，ｉＷｐ２
大于ｉＷｐ１，Ｄ４、Ｄ５导通。

由此可见，开关管Ｑ１或Ｑ２导通时Ｃ１放电，关断时Ｃ１充电，充电回路由Ｗｐ１、Ｗｐ２和Ｃ１构
成。Ｃ１相当于钳位电容，能有效地吸收Ｑ１或Ｑ２关断时的电压尖峰。在Ｐｕｓｈｐｕｌｌ变换器中，

Ｑ１、Ｑ２均关断时，电源输出电流为零，而ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ则有电流输出，使电源电流的脉
动减小。

稳态时，电感Ｌｆ在一个开关周期内的电压平均值为零，可导出输出电压Ｖｏ和输入电压

Ｖｉｎ的关系如（３．８２）式，它和（３．６５）式相同，即

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
·２Ｄｙ （３．８２）

式中，Ｄｙ＝ｔｏｎ／Ｔ。Ｑ关断时的电压ＶＱ为

ＶＱ ＝２Ｖｉｎ （３．８３）

整流管Ｄ３～Ｄ６的电压ＶＤ和整流电路类型有关，对图３．３２（ａ）的桥式整流电路

ＶＤ ＝Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ （３．８４）

钳位电容Ｃ１电压平均值ＶＣ１

ＶＣ１ ＝Ｖｉｎ （３．８５）

电感电流平均值ＩＬｆ等于负载电流Ｉｏ

ＩＬｆ ＝Ｉｏ＝
Ｖｏ
ＲＬＤ

（３．８６）

式中，ＲＬＤ为负载电阻。输入电流平均值Ｉｉｎ

Ｉｉｎ＝Ｗｓ

Ｗｐ
２ＤｙＩｏ （３．８７）

观察图３．３４的电流波形ｉＷｐ１和ｉＷｐ２，它们相对于半周期斜对称，故可表示成

ｉＷｐ１ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
·
ｉＬｆ
２＋ｉＣ１
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ｉＷｐ２ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
·
ｉＬｆ
２－ｉＣ１

式中，ｉＣ１是Ｑ１、Ｑ２关断时电容Ｃ１的充电电流的平均值。Ｑ１导通时Ｃ１的放电量ＱＣ１为

ＱＣ１ ＝ｉＷｐ２·ＤｙＴ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ

ｉＬｆ
２－ｉＣ（ ）１ ＤｙＴ

Ｑ１截止后，在ｔｏｎ～Ｔ／２期间Ｃ１的充电量ＱＣ为

ＱＣ ＝ｉＣ１·
Ｔ
２－Ｄｙ（ ）Ｔ

在半个开关周期内，稳态时Ｃ１的充放电量相等，ＱＣ１ ＝ＱＣ 得

ｉＣ１ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬｆＤｙ （３．８８）

（３．８８）式表示电容Ｃ１的充电电流ｉＣ１和负载电流Ｉｏ成正比，即负载越大，在Ｑ１或Ｑ２开通
期间Ｃ１放电量大，为此必须在Ｑ１或Ｑ２关断期间有更大的充电电流。ｉＣ１和占空比成正比，Ｄｙ
大即Ｑ１或Ｑ２开通时间长，放电多，故充电电流必须相应增大。试验表明，Ｃ１充电时的电流

ｉＣ１随时间变化小，近似为常数，改用ＩＣ１表示，在电感电流脉动较小时，ｉＬｆ ＝Ｉｏ，Ｉｏ为负载电
流，故

ＩＣ１ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ＩｏＤｙ （３．８８ａ）

Ｑ１开通时，输入电流ｉｉｎ等于ｉＷｐ１；Ｑ１截止时，输入电流ｉｉｎ等于Ｃ１充电电流，输入电流脉
动Δｉｉｎ等于ｉＷｐ１和ｉＣ１之差，即

Δｉｉｎ＝
Ｗｓ

Ｗｐ

Ｉｏ
２

（３．８９）

回顾Ｐｕｓｈｐｕｌｌ直流变换器的工作，任一开关管开通时，输入电流ｉｉｎ为

ｉｉｎ＝ｉＱ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬｆ ≈

Ｗｓ

Ｗｐ
Ｉｏ

开关管关断时的ｉｉｎ＝０，故输入电流脉动Δｉｉｎ为

Δｉｉｎ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
Ｉｏ （３．９０）

比较（３．８９）式和（３．９０）式，可见ＰｕｓｈｐｕｌｌＦｏｒｗａｒｄ的输入电流脉动比Ｐｕｓｈｐｕｌｌ变换器小
一半，在有的文献中称该变换器具有内在的输入滤波器。
和双向推挽直流变换器类似，推挽正激直流变换器也可构成双向直流变换器。

３．６．５　双向半桥直流变换器

一、半桥直流变换器
半桥直流变换器（ＨａｌｆｂｒｉｄｇｅＤＣ／ＤＣｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，简称 ＨＢ）由图３．２８（ｂ）半桥逆变器和
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输出整流滤波电路组成，图３．３５（ａ）是采用倍流整流电路的半桥直流变换器主电路。倍流整
流电路由两个整流管Ｄ３、Ｄ４、两个滤波电感Ｌｆ１、Ｌｆ２和滤波电容Ｃｆ等构成，由图可见变换器
的输出电流Ｉｏ是两个滤波电感电流ｉＬｆ１、ｉＬｆ２的平均值ＩＬｆ１、ＩＬｆ２之和，因电路对称，ＩＬｆ１ ＝ＩＬｆ２，

输出电流Ｉｏ＝２ＩＬｆ１，故称倍流整流。和Ｐｕｓｈｐｕｌｌ一样，ＨＢ的两个开关管以１８０°相差轮流
导通，占空比相同，Ｄｙ ＝ｔｏｎ／Ｔ，参见图３．３５（ｂ）。

图３．３５　半桥直流变换器

在一个开关周期内有四个开关模态，ｔ＝０～ｔｏｎ期间为开关模态１，Ｑ１导通，ＷＰ电压为

Ｖｉｎ／２，“·”端为正，Ｗｓ的电流自“·”端流出，经Ｄ３、Ｃｆ、Ｌｆ１回Ｗｓ的非“·”端，ｉＬｆ１增长，此时

ｉＬｆ２经Ｄ３续流 ，ｉＬｆ２减小，通过Ｄ３的电流ｉＤ３ ＝ｉＬｆ１＋ｉＬｆ２。

ｔ＝ｔｏｎ～Ｔ／２期间为开关模态２，Ｑ１截止，Ｑ２未开通，ＶＡＢ＝０，ｉＬｆ１经Ｄ４续流，ｉＬｆ２经Ｄ３续
流，都在输出电压Ｖｏ作用下减小，变压器原、副边线圈中没有电流，通过开关管的电流为零。
ｔ＝Ｔ／２～Ｔ／２＋ｔｏｎ期间为开关模态３，Ｑ２导通，ＶＡＢ反向，它的幅值仍为Ｖｉｎ／２，Ｗｓ电流
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从非“·”端流出，Ｄ４和Ｌｆ２的电流增加，ｉＬｆ１也经Ｄ４续流，Ｄ３反偏截止。

ｔ＝Ｔ／２＋ｔｏｎ～Ｔ期间为开关模态４，Ｑ１、Ｑ２均截止，Ｄ３、Ｄ４续流，情况和开关模态２
相同。

可见，仅在Ｑ１或Ｑ２开通时，Ｗｓ中才通过电流，副边线圈电压ＶＷｓ ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
·Ｖｉｎ
２
。倍流整流

电路实际上是两个Ｆｏｒｗａｒｄ整流电路的并联，故

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
·Ｄｙ
２

（３．９１）

ｉＬｆ ＝ｉＬｆ１＋ｉＬｆ２ ＝Ｉｏ （３．９２）

开关管Ｑ１和Ｑ２承受的电压

ＶＱ ＝Ｖｉｎ （３．９３）

整流管承受的电压

ＶＤ ＝Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ （３．９４）

计及变压器原边线圈的漏感，则在开关管导通时，通过开关管的电流不能立即增大到副
边电感电流的归算值，副边一个二极管的电流不能立即转移到另一个二极管，减少了电感电
流增长时间。开关管Ｑ１关断时，漏感使原边线圈的电流经Ｑ２的寄生二极管Ｄ２续流，在Ｃ２电
压作用下减小到零。Ｄ２续流期间，Ｑ１上电压等于电源电压，Ｄ２恢复后，Ｑ１、Ｑ２上的电压均为
电源电压Ｖｉｎ的一半。
二、双向半桥直流变换器
图３．３５（ａ）半桥直流变换器的二极管Ｄ３和Ｄ４反并开关管Ｑ３和Ｑ４，构成了双向半桥直

流变换器，为了使两串联电容Ｃ１和Ｃ２电压平衡，在半桥侧增设线圈Ｗ１１，Ｗ１１ ＝Ｗ１，其接线
如图３．３６（ａ）所示。实际上，该图左侧为半桥电路，右侧是双电感推挽电路，不是半桥电路，
为了方便暂称为双向半桥直流变换器。
双向 ＨＢ变换器的开关管以ＰＷＭ 方式工作，Ｑ１和Ｑ２以１８０°相差轮流导通，Ｑ１、Ｑ４及

Ｑ２、Ｑ３互补导通，见图３．３６（ｂ）。Ｑ１、Ｑ２的占空比小于或等于０．５，Ｑ３、Ｑ４的占空比必须大于
或等于０．５。
双向半桥变换器的能量可以从Ｖ１流向Ｖ２，也可以反向流动。Ｖ１向Ｖ２流动的工作原理

和基本关系已在上节说明，本节仅讨论能量自Ｖ２向Ｖ１方向流动的情况。

Ｑ３和Ｑ４导通时，ｉＬｆ２和ｉＬｆ１在Ｖ２作用下增长，因此时电流方向与图３．３５中相反，故取负
值。因Ｌｆ１ ＝Ｌｆ２ ＝Ｌｆ，则

Ｌｆ
ｄｉＬｆ１
ｄｔ ＝Ｌｆ

ｄｉＬｆ２
ｄｔ ＝Ｖ２

即ｉＬｆ１和ｉＬｆ２的增长率相同。

ｔ＝０时Ｑ４ 截止，Ｑ１导通，ｉＬｆ１经Ｖ２、Ｑ３从“·”端流入Ｗ２，即

ｉＷ２ ＝ｉＬｆ１
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图３．３６　双向半桥变换器的主电路及其工作波形

从Ｗ１“·”端流出的电流ｉＷ１为

ｉＷ１ ＝
ｉＬｆ１·Ｗ２

Ｗ１

ｉＷ１经Ｄ１给Ｃ１充电，Ｑ１工作于同步整流方式。在ｔ＝０～ｔｏｎ 期间，加于Ｗ２上的电压

ＶＷ２
为
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ＶＷ２ ＝Ｖ２＋Ｌｆ
ｄｉＬｆ１
ｄｔ

Ｗ１的感应电势ｅＷ１为

ｅＷ１ ＝
Ｗ１

Ｗ２
ＶＷ２ ＝

Ｗ１

Ｗ２
Ｖ２＋Ｌｆ

ｄｉＬｆ
ｄ（ ）ｔ ＝ＶＣ１ ＝

Ｖ１
２

在ｔｏｎ时，ＶＣ１达到最大值，Ｑ４再次导通。

在ｔｏｎ～Ｔ／２期间，Ｑ３、Ｑ４导通，ｉＬｆ１和ｉＬｆ２又增长，直到Ｔ／２时Ｑ３关断。ｉＬｆ２经Ｖ２、Ｑ４从非
“·”端流入Ｗ２，ｉＷ１从Ｗ１的非“·”端流出给Ｃ２充电，直到Ｑ３再次导通。若Ｃ１和Ｃ２上的电

压不相等，则Ｗ１１中有电流，直到两电容电压平衡为止。

稳态时，在一个开关周期中，电感Ｌｆ１或Ｌｆ２上的电压伏秒面积为零，由此得电压Ｖ１和Ｖ２
间关系

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１

Ｄｙ
２

（３．９５）

式中，Ｄｙ为Ｑ１或Ｑ２的占空比。在图３．３６（ａ）中的变压器原、副边线圈匝数和图３．３５（ａ）中的
匝数相同时，即Ｗ１＝Ｗｐ，Ｗ２＝Ｗｓ，则（３．９５）式和（３．９１）式相同，表明具有倍流整流电路的
半桥变换器能量从一个方向转换到另一个方向流动时不会导致两端电压的变化，具有好的
可逆性。

若忽略变换器的损耗，则输出电流Ｉ１和输入电流Ｉ２间关系为

Ｉ１
Ｉ２ ＝

Ｗ２

Ｗ１

Ｄｙ
２

（３．９６）

设电感Ｌｆ１或Ｌｆ２电流平均值为ＩＬｆ，则

Ｉ２ ＝２ＩＬｆ （３．９７）

开关管Ｑ１和Ｑ２的电压

ＶＱ１ ＝ＶＱ２ ＝
Ｗ１

Ｗ２

２
Ｄｙ
Ｖ２ ＝Ｖ１ （３．９８）

开关管Ｑ３和Ｑ４承受的电压等于Ｗ２上的电压，即

ＶＱ３ ＝ＶＱ４ ＝
Ｖ２
Ｄｙ

（３．９９）

在输入电压Ｖ２一定时，减小Ｑ１、Ｑ２的占空比Ｄｙ，一方面使输出电压Ｖ１升高，另一方面四个
开关管承受的电压也同时增加，因此必须限制占空比Ｄｙ。
半桥直流变换器输出整流滤波电路采用全波整流时，构成的双向变换器的变压器一侧

为半桥电路，另一侧为电流型推挽电路，能量从推挽侧向半桥侧流动时的工作原理和电流型
推挽直流变换器类似，参见３．６．２节。半桥直流变换器的输出整流滤波电路也可采用推挽
正激整流，可构成半桥 推挽正激双向直流变换器。

双 向 直 流 变 换 器
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３．７　双向全桥直流变换器

３．７．１　全桥逆变器

全桥逆变器由四只开关管Ｑ１～Ｑ４及其反并联的二极管Ｄ１～Ｄ４构成，在隔离输出时，输
出端还有变压器。变压器原边线圈为Ｗｐ匝，副边为Ｗｓ匝，变比Ｋ＝Ｗｐ／Ｗｓ。全桥逆变器有
三种控制方式：双极性控制，Ｑ１、Ｑ４同时导通同时关断，导通角为１８０°电角，Ｑ２、Ｑ３与Ｑ１、Ｑ４
互补导通；单极性控制，Ｑ２、Ｑ４以１８０°相差轮流导通，互补工作，Ｑ１、Ｑ３以１８０°相差轮流导
通，占空比可调；移相控制，Ｑ１、Ｑ３以１８０°相差轮流导通，互补工作，Ｑ２、Ｑ４也按上述方式工
作，但Ｑ４导通滞后Ｑ１移相角φ，见图３．３７，其中３．３７（ａ）为桥式逆变器的主电路。
一、双极性控制方式
双极性控制时的工作波形见图３．３７（ｂ），因同一桥臂的两只开关管Ｑ１、Ｑ３或Ｑ２、Ｑ４轮

流导通，故上下两管之间必须有死区时间。Ｑ１、Ｑ４导通，电源电压Ｖｉｎ加在变压器原边线圈
上，“·”端为正，副边线圈的感应电势ｅＷｓ ＝Ｖｉｎ／Ｋ，也是“·”端为正；半个周期后Ｑ２、Ｑ３导
通，Ｑ１、Ｑ４关断，Ｗｐ上电压极性反向，非“·”端为正，故输出电压也反向。由此可见，逆变器
的输出电压为宽１８０°的方波，其幅值为Ｖｉｎ／Ｋ。若其输出端接阻值为ＲＬＤ的电阻负载，则负
载电流ｉＬＤ也为１８０°方波，幅值为Ｖｉｎ／ＫＲＬＤ。若其输出端接电感Ｌ，则电感电流为等腰三角
波。在前半周期，正Ｖｏ加于电感上，ｉＬ增长，后半周期ｉＬ下降。输出电压幅值

Ｖｏ＝Ｖｉｎ／Ｋ （３．１００）

阻性负载电流ｉＬＤ幅值ｉＬＤｍａｘ

ｉＬＤｍａｘ＝
Ｖｏ
ＲＬＤ ＝

Ｖｉｎ
ＫＲＬＤ

（３．１０１）

若负载电感为Ｌ，电感电流变化率

ｄｉＬ
ｄｔ ＝

Ｖｏ
Ｌ ＝

Ｖｉｎ
ＫＬ

电感电流幅值

ｉＬｍａｘ＝
Ｖｉｎ
４ＫＬｆ

（３．１０２）

式中，ｆ＝１／Ｔ为开关频率。
二、单极性控制方式
单极性控制方式时开关管Ｑ１、Ｑ３的占空比是可调的，在Ｑ１和Ｑ４导通时输出电压Ｖｏ为

正，Ｑ２、Ｑ３导通时Ｖｏ为负，Ｑ１、Ｑ３均关断时输出电压Ｖｏ为０，见图３．３７（ｃ）。电阻负载时，负
载电流ｉＬＤ的波形和电压Ｖｏ相同，幅值为Ｖｉｎ／ＫＲＬＤ。负载为电感时，在ｔ＝０～ｔｏｎ期间电流
ｉＬ增长；在Ｔ／２～Ｔ／２＋ｔｏｎ期间ｉＬ减小；在ｔｏｎ～Ｔ／２期间，因Ｑ１～Ｑ３截止，归算到原边线圈
的电感电流ｉＬ／Ｋ 经Ｑ４、Ｄ３流动，设续流回路电阻为零，则原边电流ｉＬ／Ｋ 保持不变，电感电
流最大值ｉＬｍａｘ为
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图３．３７　桥式逆变器及其工作波形

ｉＬｍａｘ＝
ＶｉｎＤｙ
２ＫＬｆ

（３．１０３）

式中，Ｄｙ ＝ｔｏｎ／Ｔ，为Ｑ１或Ｑ３的占空比，Ｄｙ ≤０．５。若Ｄｙ ＝０．５，则单极性工作方式转为双
极性方式。
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电感负载时，Ｑ３开通前为Ｄ３续流，Ｑ３为ＺＶＳ开通，同样，Ｑ２开通前Ｑ４刚关断，ｉＬ必须经
Ｄ２续流，故Ｑ２也为ＺＶＳ开通。观察ｔ＝Ｔ 时的情况，也可以得到Ｑ１、Ｑ４为ＺＶＳ开通的
结论。
三、移相控制方式
图３．３７（ｄ）为移相控制工作波形，将此波形与单极性控制波形（ｃ）比较后可知，若设Ｑ１

和Ｑ４同时导通的时间与开关周期的比为占空比Ｄｙ，则两者结果相同。定义Ｑ１与Ｑ４开通时
刻对应的电角度为移相角φ，若φ＝０，则Ｄｙ ＝０．５；φ＝π，Ｄｙ ＝０。因Ｑ１、Ｑ３开通时间先于
Ｑ２、Ｑ４的开通时间，故称Ｑ１、Ｑ３桥臂为超前桥臂，Ｑ２、Ｑ４为滞后桥臂。同一桥臂的两只开关
管以１８０°相差互补导通，并有死区时间。在感性负载时，桥臂中任一开关管开通前该桥臂的
另一开关管刚关断，故该开关管是在与它反向并联的二极管续流期间开通，实现了开关管的

ＺＶＳ开通。

３．７．２　移相控制全桥直流变换器

一、主电路构成和控制方式
桥式直流变换器由桥式逆变器和输出整流滤波电路构成，常用的整流电路有全桥、全波

和倍流三种，图３．３８（ａ）是具有全波整流滤波电路的桥式直流变换器主电路，为防止变压器
铁心因不对称导致直流偏磁饱和，在原边电路中串有隔直电容Ｃｂ，Ｌｒ是变压器原边漏感与
外串电感之和。桥式直流变换器和逆变器一样，有双极性、单极性和移相三种控制方式，移
相控制方式一个桥臂的两只开关管１８０°互补导通，中间有死区。图３．３８（ａ）中的开关管Ｑ１～
Ｑ４上不仅有反并的二极管，还并有电容器Ｃ１～Ｃ４，它们可以是器件的结电容，或外加的小电
容。在开关管关断时该电容起关断缓冲作用，减小器件的关断损耗；若开关管开通前其反并
联二极管处于续流状态，电容电荷已抽走，则可实现开关管的ＺＶＳ开通，该电容成为无损
耗吸收电容。在桥式直流变换器中，移相工作方式易实现开关管的ＺＶＳ开通，故移相控
制优于其他两种控制方式。移相控制全桥直流变换器有两种，一种是超前和滞后桥臂的
开关管均为零电压开通，为移相控制ＺＶＳＰＷＭ全桥直流变换器，另一种是超前桥臂的开
关管为ＺＶＳ开通，滞后桥臂的开关管为ＺＣＳ关断，叫做移相控制ＺＶＺＣＳＰＷＭ 全桥直流
变换器。

二、移相控制ＺＶＳＰＷＭ全桥直流变换器
图３．３８（ｂ）是ＺＶＳ全桥直流变换器的工作波形，图３．３８（ｃ）是它的不同开关模态等效电

路。在一个开关周期中，共有１２个开关模态，因为前半个周期的模态与后半周期类同，图中
只画出前半个周期的６个开关模态的等效电路图。图中Ｃ１ ＝Ｃ３，Ｃ２ ＝Ｃ４。
在开关模态１［ｔ０～ｔ１］：ｔ＝ｔ０，Ｑ１关断，原边电流ｉｐ从Ｑ１转移到Ｃ１和Ｃ３支路，Ｃ１充电，

Ｃ３放电，因副边仅二极管Ｄ５导通，Ｌｆ可归算到原边，谐振电感Ｌｒ与Ｌｆ串联，因Ｌｆ相当大，ｉｐ可
认为近似不变，ｉｐ给Ｃ１充电，Ｃ３放电，电容Ｃ１电压线性上升，Ｃ３电压从Ｖｉｎ值线性下降，Ｑ１为
软关断。在ｔ０前，因Ｑ１、Ｑ４同时导通，ＶＡＢ ＝Ｖｉｎ，ｔ０后，随着Ｃ３的放电，ＶＡＢ跟着下降，副边整
流电压Ｖｒｅｃｔ也下降。在此时间段有

ｉｐ＝Ｉｐ（ｔ０）＝Ｉ１

ＶＣ１ ＝
Ｉ１
２Ｃ１
（ｔ－ｔ０）
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ＶＣ３ ＝Ｖｉｎ－
Ｉ１
２Ｃ１
（ｔ－ｔ０）

ｔ＝ｔ１ 时，ＶＣ３降为零，ＶＡＢ ＝０，Ｄ３导通，开关模态１结束。该模态持续时间

ｔ０１ ＝ｔ１－ｔ０ ＝
２Ｃ１Ｖｉｎ
Ｉ１

（３．１０４）

在开关模态２［ｔ１～ｔ２］：Ｄ３导通后使Ｑ３开通，Ｑ３为ＺＶＳ开通，但Ｑ３没有电流通过。由图

３．３８（ｂ）可见，为了实现Ｑ３的ＺＶＳ开通，Ｑ１与Ｑ３间死区时间ｔｄ１应大于ｔ０１，即

ｔｄ１ ＞ｔ０１ （３．１０５）

在ｔ１ ～ｔ２ 期间，ｉｐ＝ｉＬｆ／Ｋ，ＶＡＢ ＝０，Ｖｒｅｃｔ＝０。ｔ＝ｔ２ 时，ｉｐ＝Ｉ２，见图３．３８（ｂ）。
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图３．３８　移相控制ＺＶＳ全桥直流变换器

在开关模态３［ｔ２～ｔ３］：ｔ＝ｔ２时，Ｑ４关断，ｉｐ给Ｃ２放电、Ｃ４充电，Ｑ４为软关断。因ＶＡＢ ＝

－ＶＣ４，ＶＡＢ 变负，变压器感应电势反向，Ｄ６ 导通。Ｄ５、Ｄ６ 同时导通后将变压器副边线圈短
接，感应电势为零，Ｌｒ和Ｃ２、Ｃ４ 谐振，得

ｉｐ＝Ｉ２ｃｏｓω（ｔ－ｔ２）

ＶＣ４ ＝ＺｐＩ２ｓｉｎω（ｔ－ｔ２）

ＶＣ２ ＝Ｖｉｎ－ＶＣ４

Ｚｐ＝
Ｌｒ
２Ｃ槡２
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ω＝ １
２ＬｒＣ槡 ２

ｔ＝ｔ３ 时，ＶＣ４ ＝Ｖｉｎ，ＶＣ２ ＝０，Ｄ２ 导通，ＶＡＢ ＝－Ｖｉｎ。该模态持续时间

ｔ２３ ＝ｔ３－ｔ２ ＝
１
ω
ｓｉｎ－１ ＶｉｎＺｐＩ２

（３．１０６）

在开关模态４［ｔ３～ｔ４］：ｔ＝ｔ４ 时，Ｄ２导通，这时开通Ｑ２，Ｑ２为ＺＶＳ开通，为此滞后桥臂
的死区时间ｔｄ２应大于ｔ２３，ｔｄ２＞ｔ２３。在ｔ３～ｔ４期间，Ｄ２、Ｄ３续流，Ｄ５、Ｄ６也续流，Ｄ５、Ｄ６续流
同时将变压器副边短路，电感电流ｉＬｆ在Ｖｏ作用下下降，Ｄ２、Ｄ３续流将谐振电感Ｌｒ的贮能返
回电源，变压器原边电流ｉｐ线性下降

ｉｐ＝Ｉｐ（ｔ３）－
Ｖｉｎ
Ｌｒ
（ｔ－ｔ３）

式中，Ｉｐ（ｔ３）是ｔ３时刻的原边电流值。ｔ＝ｔ４ 时，ｉｐ降为零，Ｄ２、Ｄ３ 截止，有

ｔ３４ ＝ｔ４－ｔ３ ＝
ＬｒＩｐ（ｔ３）
Ｖｉｎ

（３．１０７）

在开关模态５［ｔ４～ｔ５］：ｔ＝ｔ４时，ｉｐ＝０，因此时Ｑ２、Ｑ３已开通，故ｉｐ反向增加，但ｉｐ较
小，不足于提供负载电流，Ｄ５、Ｄ６ 仍同时续流，原边电压仍为零，谐振电感电流在电源电压

Ｖｉｎ作用下线性增加，变压器副边电流也相应增加，使流过Ｄ５的电流减小、Ｄ６的电流加大。到

ｔ＝ｔ５ 时，ｉｐ达到ｉＬｆ 归算到原边的值，Ｄ５ 截止，Ｄ６ 流过全部电感电流

ｉｐ（ｔ５）＝ＩＬｆ（ｔ５）／Ｋ

ｔ４５ ＝ｔ５－ｔ４ ＝
ＬｒＩＬｆ（ｔ５）
ＫＶｉｎ

（３．１０８）

式中，ＩＬｆ（ｔ５）为ｔ＝ｔ５ 时的滤波电感电流。
在开关模态６［ｔ５～ｔ６］：此期间Ｑ２、Ｑ３导通，电源Ｖｉｎ向负载供电，Ｄ６导通，整流电压

Ｖｒｅｃｔ＝Ｖｉｎ／Ｋ，在ＶＬｆ ＝Ｖｉｎ／Ｋ－Ｖｏ的作用下，ｉＬｆ 增长，原边电流也跟着线性增加

ｉｐ＝
Ｖｉｎ－ＫＶｏ
Ｌｒ＋Ｋ２Ｌｆ

（ｔ－ｔ５）

ｔ＝ｔ６ 时，Ｑ３ 关断，变压器转入下半个开关周期工作。
由以上开关模态可见，移相控制桥式直流变换器可以实现开关管的ＺＶＳ开通，但要确

实实现开关管的ＺＶＳ开通，必须有足够的能量抽走将要开通的器件上的电荷，并给将关断
的器件电容充电，还必须抽走变压器原边绕组的分布电容电荷。
对于超前桥臂，输出滤波电感Ｌｆ和谐振电感Ｌｒ共同作用抽取Ｃ１、Ｃ３上的电荷，因Ｌｆ相

当大，负载电流较小时贮存的能量就足以抽走上述电容的电流，超前桥臂的开关管较易实现

ＺＶＳ开通。滞后桥臂的开关管转换时因变压器副边短路，Ｌｆ不参与抽取开关器件电容上的
电荷，仅靠谐振电感的能量抽走Ｃ２、Ｃ４上电荷，故不易实现开关管的ＺＶＳ开通。
为了实现滞后桥臂开关管的ＺＶＳ开通，一是要有足够的谐振电感值，二是要有足够的

电流值，也就是说要在负载电流达到一定值后才能实现滞后桥臂的ＺＶＳ开通。诚然，可以
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采用有气隙的变压器、加大变压器的磁化电流来减小实现ＺＶＳ的负载电流值，但这会增加
变压器的空载损耗。
增加谐振电感Ｌｒ有助于实现开关管的ＺＶＳ开通，但同时也使副边占空比丢失增加。全

桥变换器原边的占空比Ｄｐ取决于移相角φ的大小，在φ不变时Ｄｐ为常数。观察图３．３８（ｂ）
的波形图可见，Ｑ４在ｔ２时关断，Ｄ２续流，ＶＡＢ反向，直到ｔ６时Ｑ３关断，故Ｄｐ＝ｔ６－ｔ２。但在ｔ２～
ｔ５ 期间，副边整流电压Ｖｒｅｃｔ仍为零，电压ＶＡＢ 仅加在Ｌｒ上，并未作用到Ｗｐ线圈上，造成占空
比丢失Ｄｌ，Ｄｌ＝ （ｔ５－ｔ２）／Ｔ，副边占空比Ｄｓ为

Ｄｓ＝Ｄｐ－Ｄｌ （３．１０９）

在其他条件相同时，Ｌｒ越大、负载电流越大，ｔ２～ｔ５的时间越长，副边占空比丢失越严重。由
此可见，借助增加Ｌｒ来实现滞后桥臂开关管的ＺＶＳ开通和减小占空比丢失的要求是矛盾
的。在滞后桥臂上加无源辅助网络，借助于它在开关管开通前抽走其电容电荷，可以减小Ｌｒ
值，减小占空比丢失。
图３．３８（ｂ）中，ｔ０为Ｑ１关断时刻，ｔ２为Ｑ４关断时刻，这两个时间的差对应的电角就是移

相角φ，在此期间内原边电流ｉｐ在Ｄ３和Ｑ４构成的回路内流动，这就是全桥变换器采用移相
控制方式形成的环流，它不传递能量，但带来损耗。输出电压Ｖｏ不变时，输入电压越高，φ
越大，环流持续时间加长，损耗加大，这是该变换器在电源电压增高时效率降低的一个原因。
忽略占空比丢失时，桥式直流变换器输出电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ间关系为

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
·２Ｄｙ ＝２

Ｄｙ
Ｋ

（３．１１０）

式中，Ｄｙ ＝ｔｏｎ／Ｔ，ｔｏｎ是Ｑ１、Ｑ４ 或Ｑ２、Ｑ３ 同时导通时间，Ｔ 为开关周期。开关管承受电压

ＶＱ 为

ＶＱ ＝Ｖｉｎ （３．１１１）

全波整流的整流管Ｄ５、Ｄ６承受的电压ＶＤ５
为

ＶＤ５ ＝２Ｖｉｎ／Ｋ （３．１１２）

电感电流平均值ＩＬｆ等于负载电流Ｉｏ，设ＲＬＤ为负载电阻，则

ＩＬｆ ＝Ｉｏ＝
Ｖｏ
ＲＬＤ

（３．１１３）

二极管Ｄ５、Ｄ６电流平均值之和等于ＩＬｆ，故ＩＤ５为

ＩＤ５ ＝
１
２ＩＬｆ ＝

１
２Ｉｏ＝

Ｖｏ
２ＲＬＤ

（３．１１４）

不计变压器磁化电流时，流过原边线圈的电流ｉｐ等于Ｑ１、Ｑ４或Ｑ２、Ｑ３导通时通过开关管的
电流ｉＱ，设变压器副边电流为ｉｓ，则有

ｉｐ＝
Ｗｓ

Ｗｐ
ｉｓ＝

Ｗｓ

Ｗｐ
ｉＬｆ ＝ｉＱ （３．１１５）

若不计电感电流脉动，ｉＬｆ可用ＩＬｆ代替，上式为
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ｉｐ＝ｉＱ ＝
ＩＬｆ
Ｋ ＝ Ｖｏ

ＫＲＬＤ
（３．１１６）

输入电流平均值Ｉｉｎ与通过开关管Ｑ１、Ｑ４或Ｑ２、Ｑ３电流的关系

Ｉｉｎ＝ｉｐ·２Ｄｙ

代入（３．１１６）式，得

Ｉｉｎ
Ｉｏ ＝

２Ｄｙ
Ｋ

（３．１１７）

三、移相控制ＺＶＺＣＳＰＷＭ全桥直流变换器
移相控制ＺＶＳ全桥直流变换器滞后桥臂难于实现开关管的ＺＶＳ开通，为了实现滞后桥

臂的ＺＶＳ开通，必须加大谐振电感Ｌｒ，从而导致占空比的丢失和循环能量的增加。ＺＶＺＣＳ
移相控制全桥直流变换器超前桥臂的开关管为ＺＶＳ开通，滞后桥臂的开关管为ＺＣＳ关断，
谐振电感Ｌｒ和占空比丢失均可显著减小，超前桥臂的开关管关断后原边线圈电流ｉｐ很快减
小到零，由循环能量导致的损耗也明显减小。因为ＺＶＺＣＳ全桥变换器的滞后桥臂为ＺＣＳ
关断，故适合使用ＩＧＢＴ器件。ＩＧＢＴ结电容小，但关断时有电流拖尾，ＺＣＳ关断可大幅度减
小它的关断损耗。因此，ＺＶＺＣＳ全桥变换器可用于输入电压变化大的中大功率直流变换器。
实现滞后桥臂开关管ＺＣＳ关断的方法主要有两种：一种是借助变压器原边回路中的隔

直电容Ｃｂ的电压使ｉｐ在超前桥臂的开关管关断后迅速降到零，实现原边电流的复位；另一种
是借助变压器副边并接的电容使ｉｐ复位。图３．３９（ａ）和（ｂ）是借助原边隔直电容Ｃｂ实现电
流复位的电路，图３．３９（ｃ）、（ｄ）、（ｅ）、（ｆ）是借助副边电容实现电流复位的电路。
图３．３９（ａ）在Ｑ１、Ｑ４同时导通的后期，原边线圈ｉｐ的流向自Ａ至Ｂ，Ｃｂ电容上的电荷左

正右负，Ｑ１截止，Ｄ３、Ｑ４续流，ＶＡＢ ＝０，ＶＣｂ 的作用使ｉｐ减小，当ｉｐ＝０时，ＶＣｂ使饱和电感Ｌｓ
反向去磁（设Ｑ１、Ｑ４导通时Ｌｓ已正向磁化至饱和），因Ｌｓ反向去磁到反向饱和需要一定的电
压伏秒值，从而在一段时间内防止了因ＶＣｂ而使ｉｐ经Ｑ３、Ｑ４反向流动的可能性，仅当Ｑ４截
止、Ｑ２导通后才允许Ｌｓ反向饱和，使ｉｐ反向增长。可见滞后桥臂的开关管Ｑ４是在ｉｐ＝０时关
断的，为ＺＣＳ关断。Ｑ２开通时也因Ｌｓ未反向饱和为ＺＣＳ开通。该电路的主要缺点是饱和
电感值选取困难和工作时Ｌｓ损耗与发热大。为了借助Ｃｂ实现电流复位，Ｃｂ电压的最大值比
单纯作隔直用时要大一些。
图３．３９（ｂ）借助Ｄ２、Ｄ４代替图３．３９（ａ）的饱和电感Ｌｓ实现滞后桥臂开关管的ＺＣＳ开

关，Ｄ２和Ｄ４起在Ｑ１或Ｑ３关断ｉｐ复位后阻止ｉｐ电流反向流动的作用。
图３．３９（ｃ）是在输出端借助辅助变压器线圈Ｗｓ２和Ｃ９、Ｄ９实现ｉｐ复位的电路，在超前桥

臂的开关管Ｑ１或Ｑ２关断后，ＶＡＢ ＝０，Ｃ９通过Ｄ９放电，供电给Ｌｆ，由于变压器的漏感续流，

Ｃ９上的电压通过Ｄ５或Ｄ６加于变压器副边线圈，促使电流复位。在Ｑ１、Ｑ４或Ｑ２、Ｑ３导通时，

Ｗｓ２线圈感应电势经整流后给Ｃ９充电，Ｃ９的充电电压的大小决定了ｉｐ复位的速度。隔直电
容Ｃｂ电压作用在变压器原边漏感Ｌ１Ｋ上，也有助于ｉｐ的复位。因滞后桥臂的开关管不再借
助变压器的漏感和外接的谐振电感实现ＺＶＳ关断，故不需外接电感，漏感Ｌ１Ｋ也可很小。原
边环流和副边占空比丢失得到减小。Ｃｂ值按隔直电容要求选取。
图３．３９（ｄ）用副边带改进的能量恢复缓冲电路来实现电流复位。Ｑ１、Ｑ４或Ｑ２、Ｑ３刚导

通时，Ｃ９、Ｃ１０经Ｄ１１串接后由副边线圈振荡充电，若没有Ｄ１２，理论上充电电压达副边感应电
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图３．３９　移相控制ＺＶＺＣＳ主电路拓扑
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势的２倍，即Ｃ９和Ｃ１０上电压分别达到副边感应电势值。借助Ｄ９和Ｄ１０，Ｃ９、Ｃ１０放电时由串
联转为并联，从而降低了整流管Ｄ５、Ｄ６上的最大电压。Ｄ１２的作用使Ｃ１０的电压不超过输出
电压。该电路使电流ｉｐ复位的原理和图３．３９（ｃ）相同。图３．３９（ｅ）是３．３９（ｄ）中能量恢复缓
冲电路的进一步简化，省去了Ｃ１０、Ｄ１１、Ｄ１２三个器件。
图３．３９（ｆ）在副边接由Ｑｃ和Ｃｃ构成的有源钳位电路实现ｉｐ的复位。在Ｑ１、Ｑ４或Ｑ２、

Ｑ３导通期间，短时开通Ｑｃ使Ｃｃ充电，充电电压为Ｖｉｎ／Ｋ。超前桥臂的开关管关断后，Ｃｃ通过

Ｄｃ放电，实现ｉｐ复位。
比较移相控制ＺＶＺＣＳＰＷＭ全桥直流变换器和移相控制ＺＶＳＰＷＭ全桥变换器，可见

两者差别仅在于超前管关断后原边线圈电流状态不同，ＺＶＳ变换器ｉｐ处于续流状态，大小基
本不变，ＺＶＺＣＳ变换器ｉｐ处于复位状态，电流迅速下降，其他情况则相同，故两者的输出电
压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ关系、开关器件承受的电压等是相同的，参见（３．１１０）～（３．１１７）式。若
输出整流电路改变，则整流电路的关系式将相应变化。

３．７．３　电感输入ＰＷＭ全桥直流变换器

一、主电路的构成和控制方式
电感输入ＰＷＭ全桥直流变换器又称电流型全桥直流变换器，主电路的输入端接有

Ｂｏｏｓｔ电感，输出端则仅接输出滤波电容。按控制方式不同，有两种主电路结构：一种是移
相控制ＺＣＳＰＷＭ全桥直流变换器，如图３．４０（ａ）所示，其中Ｑ７、Ｑ８为超前管，Ｑ５、Ｑ６为滞
后管，为了实现滞后管的ＺＣＳ关断，在变压器的副边接有谐振电容Ｃｒ，Ｃｒ的接入要求开关管
能承受反向电压。因为ＩＧＢＴ和 ＭＯＳＦＥＴ等开关器件不能承受反向电压，故二极管和开关
管串联；另一种是Ｂｏｏｓｔ型ＰＷＭ全桥直流变换器，如图３．４０（ｂ）所示，在Ｑ５至Ｑ８均导通时，
电源电压加在输入电感Ｌｆ上，电感电流增长，若Ｑ６、Ｑ７关断或Ｑ５、Ｑ８关断，则电感电流流入
变压器的原边线圈，电感和电源能量同时向副边传递，电感电流下降，这种控制方式开关管
上没有反向电压，不需要串接二极管。

二、移相控制ＺＣＳＰＷＭ全桥直流变换器
图３．４０（ａ）是移相控制ＺＣＳＰＷＭ全桥变换器主电路图，（ｃ）是五个开关模态等效电路

图，（ｄ）是主要工作波形。超前管Ｑ７、Ｑ８和滞后管Ｑ５、Ｑ６分别１８０°互补导通，为了防止电感
电路的突然断开，Ｑ７、Ｑ８间（Ｑ５、Ｑ６相同）不是加死区时间，而是加重叠导通时间，如图（ｄ）所
示，即每只开关管的导通时间大于Ｔ／２（Ｔ为开关周期）。
为了讨论方便，先作以下假定：① 开关管和二极管为理想器件；②Ｌｆ足够大，在一个开

关周期中电流几乎不变，可看成恒流源；③Ｃｆ足够大，在一个开关周期中Ｖｏ几乎不变，可看
成恒压源。

ｔ＜ｔ０时，Ｑ８、Ｑ５导通，电感电流ｉＬｆ经Ｑ５、Ｄ５、Ｃｂ、Ｌｒ、Ｗｐ、Ｑ８、Ｄ８流动，因从Ｗｐ的“·”

端流入，故在Ｗｓ的“·”端流出，二极管Ｄ１导通，Ｃｆ充电，谐振电容电压ＶＣｒ 上正下负，ＶＣｒ ＝
２Ｖｏ。
开关模态１［ｔ０～ｔ１］：在ｔ＝ｔ０ 时，超前管Ｑ７ 导通，Ｑ５、Ｑ７ 支路导通，电压Ｖｉｎ直接加于

Ｌｆ上，ｉＬｆ增加，因Ｄ１继续导通，变压器副边电压为Ｖｏ，“·”端为正，故在原边有同样极性的感
应电势，在该电势作用下，流过Ｑ７的电流增加，Ｑ８的电流减小，即原副线圈的电流ｉｐ和ｉｓ也
相应减小
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ｉｐ＝Ｉｉ－
Ｋ１Ｖｏ
Ｌｒ

（ｔ－ｔ０）

ｉｓ＝Ｋ１Ｉｉ－
Ｋ２１Ｖｏ
Ｌｒ

（ｔ－ｔ０）

式中，Ｋ１ ＝Ｗｐ／Ｗｓ；Ｉｉ为输入电流。在ｔ＝ｔ１时，ｉｐ＝０，ｉＱ８ ＝０，ｉＱ７ ＝ｉＱ５ ＝Ｉｉ，ｉｓ＝ｉＤ１ ＝
０，Ｄ１自然关断。可见，超前管Ｑ８与Ｑ７间的换流是在Ｃｆ电压Ｖｏ作用下自然完成的，转换过程

第３章／有隔离的双向直流变换器



１３２　　

（ｄ）电感输入全桥直流变换器

图３．４０　电感输入全桥直流变换器

中电感电流没有突变，不会引起电压尖峰。

在开关模态２［ｔ１～ｔ２］：ｔ＝ｔ１时，Ｑ８电流为零，故此后关断Ｑ８为ＺＣＳ关断，Ｑ５、Ｑ７导通，

ｉＬｆ 增长。因此时Ｄ１、Ｄ２和Ｑ６、Ｑ８均处于截止状态，又有Ｄ８的反向阻断作用，谐振电容Ｃｒ的

电压ＶＣｒ加在Ｗｓ，使Ｗｐ和Ｗｓ感应“·”端为正的电势，但不能形成电流回路，Ｃｒ不会放电，Ｃｒ
上电荷仍为上正下负，这个状态一直维持到ｔ＝ｔ２。

在开关模态３［ｔ２～ｔ３］：ｔ＝ｔ２时，Ｑ６导通，为Ｃｒ放电构成了一条变压器原边回路，即Ｑ６、

Ｄ６、Ｗｐ和Ｄ５、Ｑ５回路，Ｃｒ通过Ｗｓ放电，电流从“·”端流入，Ｗｐ中电流自“·”端流出，使

Ｑ５、Ｄ５的电流减小，Ｑ６、Ｄ６的电流自零增加，Ｑ６为ＺＣＳ开通。Ｃｒ和Ｌｒ谐振，ｉｐ自零增加，ＶＣｒ
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减小

ｉｐ＝
２Ｖｏ
Ｚｐ
ｓｉｎω（ｔ－ｔ２）

ＶＣｒ ＝２Ｖｏｃｏｓω（ｔ－ｔ２）

式中，Ｚｐ＝Ｋ１
Ｌｒ
Ｃ槡ｒ
，ω＝ Ｋ１

ＬｒＣ槡 ｒ

，Ｋ１ ＝Ｗｐ／Ｗｓ。ｔ＝ｔ３ 时，ｉｐ反向增加到最大值，ｉＱ５ ＝０，

ｉＱ６ ＝ｉＬｆ，此时关断Ｑ５，Ｑ５为ＺＣＳ关断。开关模态３是在Ｃｒ作用下实现滞后管Ｑ５或Ｑ６零电
流关断的阶段，如果不接Ｃｒ，则ｉＱ５ 不会自然到零，必须强迫关断。可见足够大的Ｃｒ是实现滞
后管ＺＣＳ关断的充要条件，但Ｃｒ的存在要求开关管串接二极管，以承受由Ｃｒ引起的反向电
压。在ｔ１ ～ｔ３ 期间负载由Ｃｆ供电。
在开关模态４［ｔ３～ｔ４］：从Ｑ６、Ｑ７流入Ｗｐ的电感电流给Ｃｒ恒流充电，ＶＣｒ反向增加，极

性为下正上负

ＶＣｒ ＝ＶＣｒ（ｔ３）－
Ｋ１ｉＬｆ
Ｃｒ

（ｔ－ｔ３）

在ｔ＝ｔ４时，ＶＣｒ＝－２Ｖｏ。在这段时间内，电感Ｌｆ的贮能和电源能量都用于为Ｃｒ充电，在ＶＣｒ
达到２Ｖｏ前，二极管Ｄ２ 反偏截止，负载仍由Ｃｆ供电。
在开关模态５［ｔ４～ｔ５］：ｔ＝ｔ４时，ＶＣｒ＝－２Ｖｏ，Ｄ２导通，原边电流ｉＬｆ给电容Ｃｆ充电和给

负载供电，通过Ｄ２ 的电流ｉＤ２ 为

ｉＤ２ ＝Ｋ１ｉＬｆ
这个过程一直到ｔ＝ｔ５ 超前管Ｑ８导通为止。此后转入下半个开关周期，开关模态与前半个
周期类似。
由以上讨论可见：① 移相控制ＺＣＳＰＷＭ全桥变换器在一个开关周期中有十个开关模

态。超前管Ｑ７、Ｑ８是借助输出滤电容Ｃｆ的贮能实现ＺＣＳ关断的。Ｃｆ和Ｃｒ的贮能仅决定于
输出电压Ｖｏ，Ｖｏ不变时其贮能不变。电容贮能用于谐振电感Ｌｒ电流的换向，而Ｌｒ的贮能和
变压器原边电流ｉｐ的平方成正比，即随负载的加大而增加，因此，ＺＣＳ全桥变换器能保证空
载和小负载时的ＺＣＳ关断。为了保证中大负载甚至过载下的ＺＣＳ开关，必须增加电容贮
能，滤波电容Ｃｆ的容量大，能保证超前管的ＺＣＳ关断。谐振电容Ｃｒ则不宜很大，为了实现滞
后管的ＺＣＳ关断，最好是减小变压器的漏感和不外接谐振电感；②Ｃｒ的接入为滞后管的
ＺＣＳ断开创造了条件，但同时使开关管承受反向电压，不能承受反向电压的开关管就必须串
接二极管，二极管的接入加大了原边电路的通态损耗，二极管Ｄ５～Ｄ８承受的反向电压为
Ｋ１Ｖｏ；③ 在ｔ２～ｔ４期间，原边电流ｉｐ给Ｃｒ放电和反向充电，在Ｃｒ充放电时ＶＣｒ一直小于２Ｖｏ，
二极管Ｄ１、Ｄ２反偏截止，没有电流通过，负载电流仅由Ｃｆ供给，称这段时间与开关周期的比
为占空比的丢失，ｔ２～ｔ３时间长短取决于ＬｒＣｒ的谐振周期，ＬｒＣｒ大，谐振频率低，周期长，

ｔ２３ ＝ｔ３－ｔ２ 就长。ｔ３ ～ｔ４ 时间取决于Ｃｒ和充电电流ｉＬｆ 的大小，ｉＬｆ 一定时，Ｃｒ大，ｔ３４ ＝ｔ４－
ｔ３ 就长，轻载时，ｉＬｆ 小，Ｃｒ要充到２Ｖｏ的时间长。因此，ＬｒＣｒ的增加，导致占空比丢失的加大，

即在同样的输出电流Ｉｏ下，要有更大的变压器原边电流ｉｐ、电感电流ｉＬｆ，并增大输出滤波电
容Ｃｆ。
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在半个开关周期内，由稳态时Ｑ５、Ｑ７或Ｑ６、Ｑ８导通时Ｌｆ上电压的伏秒面积相等的关
系，得到输出电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ间关系

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

１
２ＤｙＫ１

（３．１１８）

式中，Ｄｙ为Ｑ５、Ｑ８同时导通时间与开关周期之比。
开关管Ｑ５～Ｑ８关断时承受的正向电压ＶＱ

ＶＱ ＝Ｋ１Ｖｏ＝ Ｖｉｎ２Ｄｙ
（３．１１９）

二极管Ｄ５～Ｄ８承受的反向电压ＶＤ５

ＶＤ５ ＝Ｋ１Ｖｏ＝
Ｖｉｎ
２Ｄｙ

（３．１２０）

二极管Ｄ１、Ｄ２承受的电压ＶＤ１

ＶＤ１ ＝２Ｖｏ＝
Ｖｉｎ
ＤｙＫ１

（３．１２１）

三、Ｂｏｏｓｔ型全桥变换器

图３．４１　Ｂｏｏｓｔ型全桥直流变换器的主要工作波形

具有有源钳位的Ｂｏｏｓｔ型直流变换器的主电路见图３．４０（ｂ），其中Ｃｃ和Ｑｃ为有源钳位
电路，图３．４１是其主要工作波形。在一个开关周期内，开关管导通时间大于半个周期，即占
空比大于０．５，如图所示在ｔ０～ｔｏｎ期间Ｑ６、Ｑ７截止，在Ｔ／２～Ｔ／２＋ｔｏｎ期间Ｑ５、Ｑ８截止，钳位
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管Ｑｃ的导通时间比ｔｏｎ稍短，即在ｔ１～ｔｏｎ期间导通。故在ｔ＜ｔ０ 期间为Ｑ５ ～Ｑ８ 四管导通，

ｔ０ ～ｔ１ 期间为Ｑ５、Ｑ８ 两管导通，ｔ１ ～ｔｏｎ期间是Ｑ５、Ｑ８、Ｑｃ三管导通，ｔｏｎ ～Ｔ／２期间又为

Ｑ５ ～Ｑ８ 四管导通。
在ｔ＜ｔ０时，Ｑ５～Ｑ８同时导通，电源电压Ｖｉｎ加于Ｌｆ上，电流ｉＬｆ增长。ｔ＝０时，Ｑ６、Ｑ７

截止，电流ｉＬｆ 一路进入钳位电容，另一路进入变压器原边线圈，原边电流ｉｐ 自零增加，增长
率和钳位电容电压ＶＣｃ 成正比，和变压器漏电感Ｌｒ成反比。由于钳位二极管Ｄｃ导通，故在ｔ１
时使Ｑｃ导通，Ｑｃ为ＺＶＳ开通。ｔ＝ｔ２时，ｉｐ＝ｉＬｆ，钳位电容电流ｉＣｃ＝０，Ｄｃ截止，ＶＣｃ充电到最
大值。ｔ＞ｔ２时，ｉｐ同时由电源Ｖｉｎ和钳位电容供电，Ｑｃ导通，电流ｉＬｆ在Ｖｏ反射到原边电压

ＫＶｏ作用下下降。在ｔ＝ｔｘ时，因ＶＣｃ的下降，ｉＣｃ降到零。在ｔ＝ｔｏｎ时，Ｑ６、Ｑ７再次开通，电感
电流ｉＬｆ又开始上升，ｉｐ在隔直电容Ｃｂ电压ＶＣｂ作用下于ｔ４时降为零。ｔ＝Ｔ／２时，ｉＬｆ增加到最
大值ｉＬｆｍａｘ，因Ｑ５、Ｑ８的关断，转入下半个开关周期，电感电流反向流入变压器原边线圈，工
作过程和上半周期类似。由此可见，Ｂｏｏｓｔ全桥变换器在半个开关周期中也有五个开关模
态，ｔ０～ｔ１为开关模态１，ｔ１～ｔ２为开关模态２，ｔ２～ｔｏｎ为开关模态３，ｔｏｎ～ｔ４为开关模态４，ｔ４～
Ｔ／２为开关模态５。电感电流ｉＬｆ仅在开关模态４和５是增加的，ｔ０～ｔｏｎ期间为电源功率向

Ｖｏ方向传输的时间，ｔｏｎ～ｔ４是变压器漏感贮能向隔直电容Ｃｂ充电的时间。
比较图３．４１和图３．４０（ｄ）的工作波形，图３．４０（ｄ）中Ｑ８、Ｑ６或Ｑ５、Ｑ７导通的情况与图

３．４１的四管同时导通情况相同，均使电感电流在Ｖｉｎ作用下增长，图３．４０（ｄ）中桥臂对角的
开关器件Ｑ５、Ｑ８或Ｑ６、Ｑ７导通情况与图３．４１两管导通情况也相同，电感电流流入变压器
原边线圈。若设占空比Ｄｙ为对角两开关器件导通时间与开关周期的比，则（３．１１８）式同样
适合于Ｂｏｏｓｔ全桥直流变换器，即

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

１
２ＫＤｙ

（３．１２２）

式中，Ｋ ＝Ｗｐ／Ｗｓ。开关管承受的电压仍可由（３．１１９）式计算。

３．７．４　双向全桥直流变换器

一、双向全桥直流变换器的构成和工作原理
图３．３８（ａ）全桥直流变换器的输出整流滤波电路为全波电路，如前所述，基本整流滤波

电路还有倍流电路和桥式电路。若在全波整流电路的二极管Ｄ５、Ｄ６上反并开关管Ｑ５、Ｑ６，
可构成双向直流变换器，因全波整流电路的有源形式就是电流型推挽直流变换器，参见图

３３０（ａ），因此这就是全桥／推挽双向直流变换器。若在倍流整流电路的二极管上反并开关
管，也可构成双向直流变换器，也称全桥／推挽直流变换器，一侧是一种双电感推挽直流变换
器，参见图３．３６（ａ），该图的左侧是半桥直流变换器。双向桥式直流变换器在变压器的一侧
为电压型，另一侧为电流型桥式直流变换器，如图３．４２（ａ）所示。该图也可以看成是在图

３３９（ｆ）基础上构成的，即在它的二极管Ｄ５～Ｄ８上反并开关管Ｑ５～Ｑ８得到。
图３．４２（ａ）左侧的电压型全桥电路，可以是移相控制ＺＶＳ全桥电路，也可以是移相控制

ＺＶＺＣＳ全桥电路，可是不能用图３．３９（ｂ）电路，右侧只能用ＢｏｏｓｔＰＷＭ 型全桥电路，不能
用移相控制ＺＣＳ全桥电路。两侧的桥式直流变换器必须是电流可双向流动的电路结构。
图３．４２（ｂ）上方是（ａ）图所示变换器开关管的导通规律。左侧电压型变换器的Ｑ１、Ｑ４
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图３．４２　双向桥式直流变换器的主电路及其控制方式

导通时，右侧电流型变换器的Ｑ５、Ｑ８导通；左侧Ｑ２、Ｑ３导通，则右侧的Ｑ６、Ｑ７导通。能量从
Ｖ１向Ｖ２方向传输，电感电流ｉＬｆ自左向右流动，设该方向为ｉＬｆ的正方向。在φ／（２πｆ）～Ｔ／２
期间，Ｑ１、Ｑ４导通，ｉＬｆ正向增长；在Ｔ／２～（Ｔ／２＋φ）期间，Ｑ１关断，Ｖ１侧Ｑ４和Ｄ３续流，Ｖ２侧

ｉＬｆ经Ｄ５～Ｄ８续流，ｉＬｆ正向下降，此时尽管Ｑ５、Ｑ６、Ｑ７、Ｑ８均导通，开关管中不会有电流通
过，若Ｑ５～Ｑ８选用功率 ＭＯＳＦＥＴ，则它以同步整流器方式工作。能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输
时，电感电流ｉＬｆ方向变负，在０～φ期间，Ｑ５～Ｑ８同时导通，ｉＬｆ反向增长，电角达φ时ｉＬｆ达负
最大值；在φ～π（ｔ＝Ｔ／２）期间，Ｑ６、Ｑ７关断，ｉＬｆ经Ｑ５、Ｑ８自“·”端流入Ｗ２线圈，Ｗ１线圈电

流自“·”端流出，经Ｄ１、Ｄ４到Ｖ１端，ｉＬｆ在Ｖ１作用下减小，到Ｔ／２时到最小值，若Ｑ１、Ｑ４为

ＭＯＳＦＥＴ，则它也在同步整流方式工作。可见０～φ为电感贮能阶段，φ～π为能量自Ｖ２向
Ｖ１传输的阶段。
实际变换器工作时的开关模态较多，此处不再详述。图中Ｃｃ和Ｑｃ为有源钳位电路，在

能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输时，在开关管Ｑ５～Ｑ８转换时吸收电感Ｌｆ的能量，减小开关管Ｑ５～
Ｑ８的电压尖峰。在能量从Ｖ１向Ｖ２传输时，借助Ｃｃ和Ｑｃ可实现电压型全桥直流变换器的
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ＺＶＺＣＳ工作方式，减小循环能量和占空比的丢失，提高变换效率。

二、双向直流变换器的启动控制
现有Ｂｕｃｋ型变换器的ＰＷＭ控制芯片，都有软启动引脚，在输出端没有电压时，软启动

电路使开关管的占空比从零逐渐增加到要求的值，这样，既限制了启动电流，也防止了输出
电压的超调（输出电压超过额定值）。这种软启动方法在双向桥式直流变换器中也是必须
的，当能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输时，移相控制电路的初始相角φ为１８０°，然后逐渐减小，直到
输出电压达到额定值。

能量从Ｖ２向Ｖ１传输时，若Ｃｆ１上的初始电压为零，也必须采用软启动方式。从表面上看
起来，似乎只要使Ｑ５～Ｑ８四个开关管同时导通时间从零逐渐增大就能使Ｖ１电压逐渐升高，
但实际上这是有问题的，因为在Ｃｆ１上没有电压或者电压小于Ｗ１Ｖｏ／Ｗ２时，Ｖ１反射到Ｖ２侧
的电压很低，不能使电感电流ｉＬｆ减小，于是在Ｖ１电压从零到Ｗ１Ｖ２／Ｗ２范围内，ｉＬｆ不断增长，

也就是说通过Ｑ５～Ｑ８的电流也不断增长，其最大值将远大于额定工作时的电流，从而要求
选用大定额电流的开关管和大启动电流时不会磁饱和的电感Ｌｆ，这是不合理的。
为此，必须寻求合理的启动电路和启动方式。朱立志博士（ＤｒＬｉｚｈｉＺｈｕ）提出引入反激

变换器的软启动方式，其主电路见图３．４３（ａ）。和图３．４２（ａ）不同之处仅在电感Ｌｆ的铁心上
加绕线圈Ｗｓ，加二极管Ｄｆ，由此构成一个反激变换器，它仅在启动时工作。
图３．４３（ｂ）是启动工作时开关管导通规律。在０～ｔｏｎ期间Ｑ５～Ｑ８同时导通，ｔｏｎ～Ｔ／２

期间Ｑ５～Ｑ８关断，Ｑｃ导通，其中有死区时间。启动时，ｔｏｎ是从零逐渐增加的。图３．４３（ｄ）是
启动工作的等效电路，Ｑ５～Ｑ８导通，电压Ｖ２直接加在电感Ｌｆ两端，Ｌｆ的非“·”端为正，二极
管Ｄｆ反偏截止，电感电流线性增长，ｔ＝ｔｏｎ时ｉＬｆ达最大值。在ｔｏｎ～Ｔ／２期间Ｑ５～Ｑ８关断，

ｉＬｆ流向钳位电容Ｃｃ，给Ｃｃ充电，同时Ｄｆ导通，一部分电感贮能经Ｄｆ传到Ｃｆ１，使电压Ｖ１增加。

由此可见，软启动过程中电容Ｃｃ电压Ｖｃ和Ｖ１均是增大的，Ｖｃ是从Ｖ２开始增大，Ｖ１从零开始
增大，由于钳位电路的存在，限制了电感电流ｉＬｆ的不断增长。设Ｑ５～Ｑ８导通时间ｔｏｎ与开关
周期Ｔ的比为占空比Ｄｙａ，则有

Ｖｃ＝ １
１－２Ｄｙａ

Ｖ２ （３．１２３）

Ｖ１ ＝Ｗｓ

Ｗｐ
· ２Ｄｙａ
１－２Ｄｙａ

Ｖ２ （３．１２４）

式中，Ｗｐ、Ｗｓ为反激变换器原、副边线圈的匝数。
若反激启动电路仅在启动时工作，启动结束后仅Ｂｏｏｓｔ全桥变换器工作，由（３．１２２）式

得启动结束后输出电压Ｖ１和输入电压Ｖ２间的关系

Ｖ１ ＝ Ｖ２
２ＫＤｙ

式中，Ｋ 为变压器原、副边匝比

Ｋ ＝Ｗ２

Ｗ１

Ｄｙ为两管导通的时间与开关周期之比。参见图３．４３（ｂ）和（ｃ），Ｄｙ与Ｄｙａ间有以下关系
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图３．４３　具有反激启动电路的双向桥式直流变换器
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Ｄｙ ＝０．５－Ｄｙａ

将上述关系代入，得

Ｖ１ ＝Ｗ１

Ｗ２

Ｖ２
１－２Ｄｙａ

（３．１２５）

显然，Ｑ５～Ｑ８没有同时导通时间，即Ｄｙａ ＝０，Ｂｏｏｓｔ全桥变换器的输出电压最低，即

Ｖ１ｍｉｎ＝Ｗ１

Ｗ２
Ｖ２ （３．１２５ａ）

反激启动电压Ｖ１达到Ｖ１ｍｉｎ时启动电路就可不再工作，进入Ｂｏｏｓｔ全桥变换器工作状态。设

Ｗ１

Ｗ２
＝Ｗｓ

Ｗｐ
（３．１２６）

比较（３．１２５ａ）式和（３．１２４）式，得Ｄｙａ ＝０．２５。反激变换器在启动工作时，其占空比从０增加
到０．２５，Ｖ１电压就达到了Ｖ１ｍｉｎ值，此时转入Ｂｏｏｓｔ工作方式，不会导致电感电流ｉＬｆ过大，且
转换过程中电压Ｖ１不会突变。
这种借助反激变换器实现隔离Ｂｏｏｓｔ直流变换器的启动方式，对功率较大的双向半桥

直流变换器、双向推挽直流变换器和双向正激直流变换器都是必要的。双向直流变换器的
功率较小时可以串热敏电阻或串限流电阻限制启动电流，使用限流电阻时，启动结束后应将
启动限流电阻短路，以减小损耗。

３．８　双向正反激直流变换器

３．８．１　正反激直流变换器

正反激直流变换器是由正激和反激直流变换器构成的组合式直流变换器，按所用开关
管器件来分有单管和双管两种，单管电路可以采用ＲＣＤ、ＬＣＤ或有源钳位电路实现正激变
换器变压器的磁复位，由于有源钳位电路有利于减小开关管的电压应力，可以使开关管的最
大占空比大于０．５工作，以提高变换效率。但最大占空比越大，开关管承受的电压也越大，
故单管电路一般仅适合于输入电压较低且功率较小的场合。双管正反激直流变换器开关管
承受的电压等于电源电压，可以在电源电压较高和功率较大的场合使用。图３．４４（ａ）是双管
正反激直流变换器的主电路图，正激和反激变换器的原边串联、副边并联，其中Ｔ１为反激变
压器，Ｔ２为正激变压器。Ｔ１原边线圈的匝数为Ｗｐ１，副边匝数为Ｗｓ１，变比Ｋ１ ＝Ｗｐ１／Ｗｓ１。

Ｔ２原边线圈匝数为Ｗｐ２，副边为Ｗｓ２，变比Ｋ２＝Ｗｐ２／Ｗｓ２。两变压器的匝比可以相同，也可以
不相同，即Ｋ１ ＝Ｋ２ 或Ｋ１ ≠Ｋ２。
为了讨论方便，先讨论Ｋ１ ＝Ｋ２ 时的正反激变换器工作原理和基本关系，然后讨论

Ｋ１≠Ｋ２时的工作情况。

一、两变压器匝比相同时的正反激直流变换器
图３．４４（ｂ）是Ｋ１ ＝Ｋ２ ＝Ｋ 时双管正反激直流变换器电流连续时的主要波形，开关周

期为Ｔ，Ｑ１、Ｑ２开通时间为ｔｏｎ，占空比Ｄｙ ＝ｔｏｎ／Ｔ，在一个开关周期中有五个开关模态。
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图３．４４　正反激直流变换器的主电路及其工作波形

在开关模态１［０～ｔ１］：ｔ＜０时，Ｑ１、Ｑ２ 已关断，正激变压器铁心复位已结束，二极管
Ｄ１、Ｄ２截止，仅Ｄ３导通，即反激变换器向负载供电。ｔ＝０时，开关管Ｑ１、Ｑ２导通，副边Ｄ３向
Ｄ４ 换流，Ｄ３、Ｄ４ 同时导通，变压器Ｔ１ 和Ｔ２ 的原边电压取决于输出电压Ｖｏ，即

Ｖｐ１ ＝Ｖｐ２ ＝ＫＶｏ

变压器原边电流ｉｐ在电源电压Ｖｉｎ作用下线性增长

双 向 直 流 变 换 器
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ｄｉｐ
ｄｔ＝

Ｖｉｎ
Ｌ１Ｋ

式中，Ｌ１Ｋ为Ｔ１、Ｔ２两变压器原边漏感之和。在Ｄ３电流降为零时开关模态１结束，即

ｉＤ３（ｔ１）＝０

若不计变压器Ｔ２的磁化电流，则

ｉｐ（ｔ１）＝
ｉＤ４（ｔ１）
Ｋ ＝

ｉＤ３（ｔ０）
Ｋ

因ｔ１时间很短，近似认为ｉＤ４（ｔ１）＝ｉＤ３（ｔ０）。模态１持续时间ｔ０１ ＝ｔ１－ｔ０（ｔ０ 为ｔ＝０的时
刻）为

ｔ０１ ＝
Ｌ１Ｋｉｏｍｉｎ
Ｋ

式中，ｉｏｍｉｎ为ｔ＝ｔ０ 时的变换器输出电流，为输出电流的最小值。
在开关模态２［ｔ１～ｔｏｎ］：从ｔ＝ｔ１开始，反激变压器原边贮存能量，正激变换器向负载供

电，故Ｔ２ 原边电压Ｖｐ２ ＝ＫＶｏ，反激变压器Ｔ１ 原边电压Ｖｐ１ 为电源电压Ｖｉｎ与Ｖｐ２ 之差，原
边电流ｉｐ增长

ｄｉｐ
ｄｔ＝

Ｖｉｎ－ＫＶｏ
Ｌｐ１

式中，Ｌｐ１为反激变压器原边电感，因漏感Ｌ１Ｋ很小，上式中略去了Ｌ１Ｋ。在本模态中，变压器

Ｔ１原边贮能，Ｔ２铁心磁化，到ｔ＝ｔｏｎ时Ｔ１贮能达最大值，Ｔ２的铁心磁感应达最大，Ｔ２的磁化
电流ｉｍ２也达到最大值。
在开关模态３［ｔｏｎ～ｔ３］：ｔ＝ｔ３时Ｑ１、Ｑ２关断，Ｄ５、Ｄ６续流，变压器漏感能量和Ｔ２的磁

化电流经Ｄ５、Ｄ６ 返回电源Ｖｉｎ，两变压器原边串联后的电压等于电源电压，但极性反向，故

Ｄ４ 向Ｄ３换流，ｉＤ４ 减小，ｉＤ３ 增长，因Ｄ３、Ｄ４同时导通，故Ｖｐ１＝Ｖｐ２＝ＫＶｏ，原边电流在Ｖｉｎ
作用下下降

ｄｉｐ
ｄｔ＝

Ｖｉｎ
Ｌ１Ｋ

ｔ＝ｔ３ 时，ｉｐ＝０，反激变换器开始向负载供电。
在开关模态４［ｔ３～ｔ４］：反激变压器向负载供电，通过Ｄ３的电流ｉｓ１（ｉｓ１＝ｉＤ３）在Ｖｏ作用

下减小

ｄｉｓ１
ｄｔ ＝

Ｖｏ
Ｌｓ１

式中，Ｌｓ１为反激变压器的副边电感。正激变压器原边在电源电压Ｖｉｎ和反激变压器反射电
压ＫＶｏ作用下去磁，磁化电流ｉｍ２减小

ｄｉｍ２
ｄｔ ＝Ｖｉｎ－ＫＶｏＬｍ２

第３章／有隔离的双向直流变换器
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式中，Ｌｍ２为正激变压器原边磁化电感。ｔ＝ｔ４ 时，ｉｍ２ ＝０，Ｔ２ 磁复位完成。
在开关模态５［ｔ４～Ｔ］：ｔ＝ｔ４时，ｉｍ２＝０，Ｄ５、Ｄ６截止，反激变换器仍在供电，ｉｓ１继续下

降，Ｖｐ１ ＝ＫＶｏ，Ｖｐ２ ＝０。至ｔ＝Ｔ，转入下一开关周期。
电感电流连续时，在Ｑ１、Ｑ２导通期间，Ｔ１原边电流增长量Δｉｐ 应和Ｑ１、Ｑ２截止期间Ｔ１

副边电流减小量折算到原边的量相等，得稳态时输出电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ的关系为

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
Ｋ

（３．１２７）

式中，Ｋ 为变压器原副边匝比。由上式可见，在Ｔ１和Ｔ２变压器的变比相同时，正反激变换
器具有和正激变换器相同的特性，输入电压Ｖｉｎ不变时输出电压Ｖｏ与占空比Ｄｙ成正比。
开关管Ｑ１、Ｑ２和二极管Ｄ５、Ｄ６承受的电压等于电源电压

ＶＱ ＝ＶＤ５ ＝Ｖｉｎ （３．１２８）

整流管Ｄ３承受的电压等于Ｖｏ和Ｗｓ１感应电势ｅＷｓ１之和，即

ＶＤ３ ＝Ｖｏ＋ｅＷｓ１ ＝Ｖｏ＋
Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ－Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖ（ ）ｏ ＝ＶｉｎＫ （３．１２９）

整流管Ｄ４承受的电压等于Ｖｏ和Ｔ２复位时Ｗｓ２感应电势ｅＷｓ２之和，即

ＶＤ４ ＝Ｖｏ＋ｅＷｓ２ ＝Ｖｏ＋
Ｗｓ

Ｗｐ
Ｖｉｎ－Ｗｐ

Ｗｓ
Ｖ（ ）ｏ ＝ＶｉｎＫ

故ＶＤ３
等于ＶＤ４

ＶＤ３ ＝ＶＤ４ ＝
Ｖｉｎ
Ｋ

（３．１２９ａ）

Ｑ１、Ｑ２导通时，正激变换器的变压器Ｔ２铁心磁化，Ｑ１、Ｑ２截止时Ｔ２铁心去磁，磁化时的
伏秒面积ＫＶｏＤｙＴ 必须等于去磁伏秒面积 （Ｖｉｎ－ＫＶｏ）·ΔＴ，ΔＴ为去磁时间，ΔＴ≤ （１－
Ｄｙ）Ｔ，即ＫＶｏＤｙ ≤ （Ｖｉｎ－ＫＶｏ）（１－Ｄｙ），将（３．１２７）式代入上式，得

Ｄｙ ≤０．５ （３．１３０）

上式表明双管正反激变换器的最大占空比Ｄｙｍａｘ不应大于０．５。

Ｑ１、Ｑ２导通时，正激变换器从Ｖｉｎ向Ｖｏ方向传输的功率ＰＴ２

ＰＴ２ ＝
ＫＶｏ
Ｔ∫

ｔｏｎ

０
ｉｐｄｔ＝

ＫＶｏＤｙ（ｉｐｍａｘ＋ｉｐｍｉｎ）
２

式中，Ｔ为开关周期，ｉｐｍｉｎ和ｉｐｍａｘ分别为Ｑ１、Ｑ２刚导通时和Ｑ１、Ｑ２关断前流过变压器原边的
电流。Ｑ１、Ｑ２关断后反激变压器Ｔ１的贮能向负载释放，故反激变换器传输功率ＰＴ１为

ＰＴ１ ＝
Ｖｏ
Ｔ∫

Ｔ

ｔｏｎ
ｉｓ１ｄｔ＝

Ｖｏ（１－Ｄｙ）（ｉｓ１ｍａｘ＋ｉｓ１ｍｉｎ）
２

式中，ｉｓ１ｍａｘ和ｉｓ１ｍｉｎ为Ｑ１、Ｑ２刚关断时和关断将结束时Ｔ１副边线圈的电流。将ｉｐＷｐ ＝ｉｓＷｓ

代入上式，得正反激变换器传输功率的比值
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ＰＴ１
ＰＴ２

＝１－ＤｙＤｙ
（３．１３１）

由此可见，正反激变换器两变压器的匝比相等时，反激和正激传输的功率仅由占空比决定，
当Ｄｙ ＝０．５时，ＰＴ１ ＝ＰＴ２ 即两者传输功率相等，总传输功率为单个变换器的１倍，若Ｄｙ＜
０．５，则正激变换器传输的功率小于反激变换器。
开关管导通时正反激变换器的Ｔ１和Ｔ２两变压器原边线圈电压Ｖｐ１和Ｖｐ２分别为

Ｖｐ１ ＝Ｖｉｎ－ＫＶｏ＝ＫＶｏ
１－Ｄｙ
Ｄｙ

Ｖｐ２ ＝ＫＶｏ

两式相比，有

Ｖｐ１
Ｖｐ２

＝１－ＤｙＤｙ
（３．１３２）

比较（３．１３１）式和（３．１３２）式，可得

ＰＴ１
ＰＴ２

＝Ｖｐ１Ｖｐ２
＝１－ＤｙＤｙ

（３．１３３）

表明在两变压器匝比相等时，两变换器传递的功率和开关管开通时加在它们的变压器原边
线圈上的电压成正比，仅当两电压相等时，两变换器传输的功率才相等。

二、两变压器匝比不相同时的正反激变换器
设Ｔ１的原、副边匝比为Ｋ１，Ｔ２原、副边匝比为Ｋ２，则变换器输出电压Ｖｏ与输入电压Ｖｉｎ

的关系为

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

Ｄｙ
Ｋ１＋（Ｋ２－Ｋ１）Ｄｙ

（３．１３４）

若Ｋ１＝Ｋ２，则上式成为（３．１２７）式，正反激变换器具有正激变换器的特性；若Ｋ２＝０，则上
式成为（３．１）式，为反激式变换器；若Ｋ１ ＝０，输出电压不受占空比控制，相当于一个没有输
出滤波电感的正激变换器，输出电压Ｖｏ＝Ｖｉｎ／Ｋ２。

Ｑ１、Ｑ２开通时的正激变压器Ｔ２副边输出电流为ｉｓ２，Ｑ１、Ｑ２关断时反激变压器Ｔ１ 副边
输出电流为ｉｓ１，因两变压器原边串联，原边电流相同，故若两变压器匝比相同，则Ｑ１、Ｑ２关
断前的ｉｓ２应和Ｑ１、Ｑ２刚关断时ｉｓ１的值相同，如图３．４５（ａ）所示，输出电流脉动小。若Ｋ１ ＞
Ｋ２，Ｔ２提供的输出电流比Ｔ１提供的小，电流ｉｏ波形如图３．４５（ｂ）所示；若Ｋ１＜Ｋ２，电流波
形如图３．４５（ｃ）所示，这两种情况下输出电流脉动均较大。加大反激变压器的原边线圈电感

Ｌｐ１，有利于减小输出电流的脉动量。
为了在Ｋ１ ≠Ｋ２ 时使两个正反激变换器在额定输出电压下传输相同的功率，要求

Ｖｐ２ ＝Ｋ２Ｖｏ＝Ｖｉｎ／２

故

Ｋ２ ＝Ｖｉｎ２Ｖｏ
（３．１３５）
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图３．４５　两变压器匝比相同和不相同时正反激变换器的输出电流波形

将Ｋ２代入（３．１３４）式，得正激变压器的匝比Ｋ２

Ｋ２ ＝Ｖｉｎ２Ｖｏ
Ｄｙ

１－Ｄｙ
（３．１３６）

（３．１３５）式和（３．１３６）式是实现Ｔ１和Ｔ２传输相同功率的变压器匝比的关系。对于双管正反
激变换器，Ｄｙｍａｘ不大于０．５；对于有源钳位正反激变换器，Ｄｙｍａｘ可以大于０５。

两变压器匝比不同时，（３．１３３）式可写成

ＰＴ１
ＰＴ２

＝Ｖｐ１Ｖｐ２
＝Ｖｉｎ－Ｋ２ＶｏＫ２Ｖｏ ＝Ｋ１Ｋ２

１－Ｄｙ
Ｄｙ

（３．１３７）

当Ｋ１ ＝Ｋ２ 时，上式就演变为（３．１３３）式。由（３．１３７）式就可在选定的占空比下选择变
比Ｋ１和Ｋ２，使ＰＴ１等于、小于或大于ＰＴ２。通常，加大正激变换器传输的功率，即使ＰＴ１ ＜
ＰＴ２，有助于提高变换效率和减小变换器体积重量。

当Ｋ１≠Ｋ２时，Ｑ１和Ｑ２承受电压仍为电源电压，如（３．１２８）式所示。Ｄ３和Ｄ４承受的电
压ＶＤ３
和ＶＤ４
为

ＶＤ３ ＝
Ｖｉｎ
Ｋ１＋

１－Ｋ２Ｋ１
Ｋ１＋（Ｋ２－Ｋ１）

·ＤｙＶｉｎ （３．１３８）

双 向 直 流 变 换 器
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ＶＤ４ ＝
Ｖｉｎ
Ｋ２＋

１－Ｋ１Ｋ２
Ｋ１＋（Ｋ２－Ｋ１）Ｄｙ

·ＤｙＶｉｎ （３．１３９）

若Ｋ１ ＝Ｋ２ ＝Ｋ，则（３．１３８）式和（３．１３９）式转变为（３．１２９ａ）式，两个二极管承受电压相同。

３．８．２　反向传输功率的正反激变换器

图３．４６　反向传输功率的正反激变换器

图３．４４（ａ）的正反激变换器的输入电源为Ｖｉｎ，输出为Ｖｏ，能量从Ｖｉｎ向Ｖｏ方向流动。若

Ｄ３、Ｄ４由二极管改为开关管Ｑ３、Ｑ４，开关管Ｑ１、Ｑ２改为Ｄ１、Ｄ２，则功率可从Ｖｏ向Ｖｉｎ方向

传输，主电路如图３．４６（ａ）所示，图中未画出接于线圈Ｗ１２侧的反激变换器的钳位电路。为
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了讨论方便，图中Ｖｏ改为Ｖ２，Ｖｉｎ改为Ｖ１，设反激变压器Ｔ１的匝比Ｋ１＝Ｗ１１／Ｗ１２，正激变压
器Ｔ２的匝比Ｋ２ ＝Ｗ２１／Ｗ２２，Ｋ１ ＝Ｋ２，变压器的漏感为零。Ｑ３、Ｑ４互补导通，Ｑ３导通时间
大于Ｔ／２，Ｑ４则小于Ｔ／２，Ｔ为开关周期。定义占空比为Ｑ４导通时间ｔｏｎ与开关周期之比，即

Ｄｙ ＝ｔｏｎ／Ｔ。图３．４６（ｂ）为反向传输功率时的主要波形。

Ｑ３导通，反激变换器线圈Ｗ１２电流增加，贮能增加，线圈感应电势非“·”端为正，Ｗ１１中

没有电流，Ｄ１、Ｄ２和Ｄ５、Ｄ８均反偏截止。ｔ＝ｔ１ 时，流过Ｑ３的电流达最大值，使Ｑ４导通、Ｑ３
关断，Ｑ４导通使Ｗ２２和Ｗ２１感应电势“·”端为正，Ｑ３ 关断使ｉＱ３降为零，贮于变压器中的磁能
通过Ｗ１１释放，电流从Ｗ１１的“·”端流出经Ｄ１向Ｖ１馈送，由于电压Ｖ１的作用，ｉＤ１逐渐减小，

见图３．４６（ｂ）的ｉＤ１波形。在ｔ１～Ｔ期间，Ｑ４导通，正激变压器Ｔ２磁化，流过Ｑ４的电流ｉＱ４由
两部分组成，一部分是磁化电流ｉｍ２，另一部分是流过Ｄ１电流即负载电流归算到原边的值。
在ｔ＝Ｔ时，磁化电流达最大值，负载电流达最小值。Ｑ４关断，Ｑ３导通，输出电流ｉＤ１降为零，

变压器Ｔ２的磁化电流由Ｗ２２转到Ｗ２１中流动，构成从Ｗ２１经Ｄ５、Ｖ１、Ｄ６、Ｗ１１的回路，在Ｖ１
电压和Ｗ１１中的感应电势共同作用下，Ｔ２铁心去磁。稳态工作时，Ｔ２磁化伏秒面积等于去磁
伏秒面积，在ｔ＝ｔ３ 时，磁化电流降为零，去磁结束。
稳态工作时，由反激变压器原、副边电流变化量相等的关系可导出电压Ｖ１和Ｖ２的表达

式。ｔ＝０～ｔ１时，Ｑ３导通，Ｗ１２电流在Ｖ２作用下增长，增长时间为 （１－Ｄｙ）Ｔ，ｔ＝ｔ１～Ｔ
期间，Ｑ３关断，Ｗ１１电流在（Ｖ１－ＫＶ２）作用下减小，电流下降时间为ＤｙＴ，稳态时电流增加量
等于减小量，得

Ｖ１
Ｖ２ ＝

Ｋ
Ｄｙ

（３．１４０）

将上式与（３．１２７）式比较，两者相同，表明功率自Ｖ１向Ｖ２侧流动与反向流动时的电压关系不
变，正反激变换器有好的可逆性。（３．１４０）式是在Ｋ１ ＝Ｋ２ ＝Ｋ条件下推得，Ｄｙ 是Ｑ４的占
空比。
变压器Ｔ２在Ｑ４导通时铁心磁化，磁化电压伏秒面积为Ｖ２ＤｙＴ，在Ｑ４关断后去磁，去磁

电压为Ｖ１－Ｖ２Ｋ，式中Ｖ２Ｋ 是Ｑ３导通时反激变压器Ｗ１１的感应电势。设去磁时间为ΔＴ，得

ΔＴ＝ Ｄ２ｙ
１－Ｄｙ

Ｔ

为保证Ｔ２铁心去磁，要求

ΔＴ
Ｔ ≤１－Ｄｙ

故

Ｄｙ ≤０．５ （３．１４１）

上式表明，仅在开关管Ｑ４的占空比小于０．５时，变压器Ｔ２的铁心才能磁复位，与能量从Ｖ１
向Ｖ２方向传输时的关系式（３．１３０）一致。

双 向 直 流 变 换 器
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开关管Ｑ４承受的电压ＶＱ４为Ｖ２和Ｔ２铁心磁复位时Ｗ２２线圈的感应电势ｅＷ２２之和

ＶＱ４ ＝Ｖ２＋ｅＷ２２ ＝
Ｖ２
Ｄｙ

（３．１４２）

开关管Ｑ３承受的电压ＶＱ３等于Ｖ２和Ｔ１变压器Ｗ１２感应电势ｅＷ１２之和，经整理后与（３．１４２）
式相同，于是有

ＶＱ３ ＝ＶＱ４ ＝
Ｖ２
Ｄｙ

（３．１４２ａ）

二极管Ｄ１、Ｄ２、Ｄ５、Ｄ６承受的电压等于Ｖ１，即

ＶＤ１ ＝ＶＤ２ ＝ＶＤ５ ＝ＶＤ６ ＝Ｖ１ （３．１４３）

观察（３．１４０）式，能量从Ｖ２向Ｖ１侧流动，Ｖ２电压一定时，占空比Ｄｙ越小，输出电压Ｖ１越高，
相应地开关管Ｑ３和Ｑ４承受的电压加大，二极管Ｄ１、Ｄ２、Ｄ５、Ｄ６承受的电压也越高。为了
减小Ｑ３和Ｑ４关断时间的电压尖峰，Ｖ２侧应接有钳位电路。
在能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输时，若电路启动前Ｃｆ１电容电压为零，则必须有一个软启动

过程，使Ｃｆ１上电压从零逐渐增加到要求的值。软启动时，在一个开关周期中Ｑ３先导通，

Ｑ３关断后Ｑ４立即开通，Ｑ３和Ｑ４的导通时间从零逐渐加长，以限制启动电流，避免变压器
铁心饱和。可见，正反激变换器和电流型隔离直流变换器不同，前者在软启动和工作时反
激和正激变换器都在传输能量，后者的反激变换器仅在启动阶段传输能量，启动结束后不
再工作。
前面是Ｑ３和Ｑ４互补导通时的工作过程，实际上不可能得到理想的互补开关。若

Ｑ３关断后Ｑ４不能及时导通，则在Ｑ３开通时贮于Ｗ１２线圈的能量不能转移到Ｗ１１释放，

因为此时Ｔ２的Ｗ２１线圈为一电感，其电流不能突变，故必须在Ｑ４开通后再关断Ｑ３，即
应适当加长Ｑ３的开通时间。若在ｔ＝Ｔ时延时关断Ｑ４而Ｑ３开通时间不变，则因Ｑ３的
开通，Ｗ１１的能量转移到Ｗ１２中，使通过Ｑ４的电流减小，如延时时间足够，可实现Ｑ４的零
电流关断。

如果两变压器Ｔ１和Ｔ２的匝比不相等，只会改变Ｔ１和Ｔ２传递能量的比例和输入输出电
压关系，能量从Ｖ２向Ｖ１传递的原理仍相同。

３．８．３　双向正反激直流变换器

正反激双向直流变换器是在图３．４４（ａ）的二极管Ｄ３和Ｄ４上反并开关管Ｑ３和Ｑ４构成
的，见图３．４７（ａ），这是一种Ｖ１侧为高压、Ｖ２侧为低压的电路，高压侧用双管正反激电路。由

３．８．１节可知，Ｑ１、Ｑ２、Ｑ４同时导通，同时关断，Ｑ３与Ｑ１、Ｑ２、Ｑ４互补工作。因为Ｖ１侧为双
管正激电路，Ｑ１、Ｑ２的最大占空比Ｄｙ不能大于０．５。和图３．４４（ａ）的正反激直流变换器一
样，两变压器Ｔ１和Ｔ２的匝比可以相同，也可以不相同。
图３．４７（ｂ）是能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输时的主要工作波形，图３．４７（ｃ）是能量从Ｖ２向Ｖ１

方向传递时两变压器匝比相同条件下的主要波形。
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图３．４７　正反激双向直流变换器
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小结

隔离型双向直流变换器是在隔离型直流变换器基础上发展起来的。本章讨论的ＰＷＭ
双向直流变换器是在同型不隔离直流变换器主电路的开关管上反并二极管、在二极管上反
并开关管构成的。
反激（Ｆｌｙｂａｃｋ）、库克（Ｃｕｋ）、瑞泰（Ｚｅｔａ）、赛皮克（Ｓｅｐｉｃ）等单管直流变换器构成的双向

直流变换器主电路是对称的双管结构，能量从左向右传输和从右向左传输的原理相同，和单
管直流变换器不同之处是可以工作在电流交替过零状态，实现开关管的ＺＶＳ开通。
正激（Ｆｏｒｗａｒｄ）、推挽（Ｆｕｓｈｐｕｌｌ）和桥式（Ｂｒｉｄｇｅ）直流变换器均有电压型和电流型两种

形式。这类双向变换器则是同一种类或不同种类电压型和电流型变换器的组合，若Ｖ１侧为
电压型，Ｖ２侧必须为电流型；若Ｖ１侧为电流型，则Ｖ２侧必须为电压型。并不是所有电流型和
电压型直流变换器的组合都能构成双向隔离直流变换器。
与不隔离双向变换器一样，首先应选取能实现双向流动的电路拓扑，分析其能量双向流

动原理、能量从一个方向转到另一方向流动时的电压关系。本章讨论的隔离双向直流变换
器有好的可逆性，它们是电流双向变换器，输入输出电压极性是不能变化的。
隔离双向直流变换器是用变压器实现电气绝缘的，因此在稳态时实现磁化和去磁伏秒

面积相等是保证其正常工作、防止铁心饱和的关键，为此要求合理地限制开关管的最大占空
比，也要防止上电时铁心过大的瞬时不平衡。
电流型隔离直流变换器比电压型多两个必须考虑的问题，一个是开关管关断时的电压

尖峰，另一个是输出电容无初始电荷时的启动。关断电压尖峰产生的基本原因是变压器的
漏感，减小变压器漏感成为改善电流型直流变换器性能的基本要求。采用电压钳位电路是
抑制开关管电压尖峰的主要方法。为了限制电流型变换器启动时通过输入电感和开关管的
电流，必须采取有效的措施，引入反激变换器是一种较好的启动限流方法，正反激双向直流
变换器中的反激变换器不仅在启动时工作，而且正常运行时也工作。
两个相同的双向隔离直流变换器的组合可构成四象限直流变换器和单级结构直交变换

器即逆变器，也可构成可调交流变压器，这类变压器工作频率可低至零频率。
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第４章／移相控制双向直流变换器

４．１　概述

１９９１年Ｒ．Ｗ．ＤｅＤｏｎｃｋｅｒ等申请了“Ｐｏｗｅｒｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎａｐｐａｒａｔｕｓｆｏｒｄｃｄｃｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ
ｕｓｉｎｇｄｕａｌａｃｔｉｖｅｂｒｉｄｇｅｓ”的美国专利（Ｕ．Ｓ．Ｐａｔｅｎｔｎｏ．５０２７２６４），提出由两台方波输出的
电压型直流变换器组合成双向直流变换器，采用移相控制的方法实现输出电压和功率的调
节，借助变压器的漏感或再加外接电感实现开关管的零电压开关。

图４．１　移相控制双向直流变换器的几种主电路

两个桥式直流变换器的组合是最早出现的移相控制双向直流变换器的结构形式。实际
上，任意两台方波输出的电压型直流变换器的组合均可构成这类双向直流变换器，在浙江大
学陈刚先生的博士论文中对不对称半桥双向直流变换器、有源钳位正激式双向直流变换器
和一种不对称结构的双向直流变换器进行了研究。这几种变换器的主电路拓扑如图４．１所

双 向 直 流 变 换 器
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示。在一个开关周期中能量传输的有效时间和能量传输效率是选择移相控制双向直流变换
器主电路拓扑和电路设计的主要依据。图４．１（ａ）的桥式直流变换器是一种较好的移相控制
双向直流变换器电路拓扑。

４．２　移相控制全桥双向直流变换器

４．２．１　电路拓扑和控制方式

全桥移相式双向直流变换器的主电路由左右两个桥式直流变换器和隔离变压器Ｔ 构
成，变压器的原、副边线圈漏感都归算到Ｗ１侧，为Ｌｓ，Ｌｓ也可以是漏感和外接电感之和。左
侧桥式变换器的开关管Ｑ１、Ｑ４和Ｑ２、Ｑ３轮流导通，各导通１８０°电角，同一桥臂的开关管间
有死区时间以防直通。右侧的变换器Ｑ５、Ｑ８和Ｑ６、Ｑ７的导通规律、开关频率和左侧的相
同，因此输出电压ＶＡＢ和ＶＣＤ为１８０°方波电压，若开关管Ｑ１、Ｑ４的开通时间超前于Ｑ５、Ｑ８开
通的电角为φ，则称左侧为超前桥，右侧为滞后桥；若Ｑ５、Ｑ８先于Ｑ１、Ｑ４开通，则左侧桥臂为
滞后桥，右侧为超前桥，φ为移相角。
移相式全桥双向直流变换器有两种工作方式：一种是输入输出电压相等的方式，即

Ｖ１ ＝Ｗ１

Ｗ２
Ｖ２，设Ｋ＝Ｗ１

Ｗ２
，则Ｖ１－ＫＶ２＝０；另一种是两电压不相同，即Ｖ１－ＫＶ２≠０的工

作方式。为了方便，本文先讨论第一种工作方式。

４．２．２　Ｖ１－ＫＶ２ ＝０的工作方式

图４．２（ａ）是Ｖ１－ＫＶ２ ＝０工作方式时的变换器主要工作波形，其中左侧桥为超前桥，

超前角为φ。Ｑ１、Ｑ４和Ｑ２、Ｑ３以１８０°轮流导通时，它的输出电压ＶＡＢ为方波。同样，右侧桥
的输出电压ＶＣＤ也为１８０°方波，仅ＶＣＤ滞后于ＶＡＢφ 角。在φ／（２πｆ）～Ｔ／２期间，Ｑ１、Ｑ４和

Ｑ５、Ｑ８同时导通，变换器漏感Ｌｓ上电压ＶＬｓ＝Ｖ１－ＫＶ２＝０；在Ｔ／２～φ／（２πｆ）＋Ｔ／２期间，

ＶＡＢ ＝－Ｖ１，ＶＣＤ ＝＋Ｖ２，ＶＬｓ＝Ｖ１－ＫＶ２＝－２Ｖ１；在φ／（２πｆ）＋Ｔ／２～Ｔ期间，ＶＬｓ又降为
零；在Ｔ～Ｔ＋φ／（２πｆ）期间，ＶＬｓ＝Ｖ１－ＫＶ２＝２Ｖ１，可见ＶＬｓ波形在±２Ｖ１ 和零之间变化。
因此，变压器漏感Ｌｓ的电流ｉＬｓ为一梯形波，在０～φ期间，ｉＬｓ在Ｖ１和Ｖ２电压共同作用下自负
最大值增加到正最大值，增加量ΔｉＬｓ为

ΔｉＬｓ ＝
Ｖ１＋ＫＶ２
Ｌｓ

φ
２πｆ＝

２Ｖ１
Ｌｓ

φ
２πｆ

式中，ｆ＝１／Ｔ为变换器开关频率，Ｔ为周期。ｔ＝ φ
２πｆ
时的ｉＬｓ为

ｉＬｓ ＝
ΔｉＬｓ
２ ＝ Ｖ１φ

２πＬｓｆ

在φ／（２πｆ）～Ｔ／２期间，ｉＬｓ大小保持不变，方向自左向右，能量自Ｖ１向Ｖ２传输。ｔ＝Ｔ／２时，

Ｑ１、Ｑ４关断，ｉＬｓ经Ｑ２、Ｑ３的反并联二极管续流，电感贮能返回Ｖ１电源，必须注意到此期间

Ｑ５、Ｑ８仍处于导通状态，Ｖ２正端加于Ｗ２的“·”端，“·”端感应电势为正，这表示电感电流

第４章／移相控制双向直流变换器
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图４．２　Ｖ１－ＫＶ２ ＝０时双向变换器的主要工作波形

ｉＬｓ是在Ｖ１和Ｖ２共同作用下减小的，在ｉＬｓ降到零之前，Ｖ２提供能量促进ｉＬｓ的下降。ｉＬｓ降到

零之后，Ｑ２、Ｑ３导通，在Ｖ１和Ｖ２共同作用下ｉＬｓ反向增加，Ｌｓ贮能增加是左右两电源共同作

用的结果，这个过程直到Ｑ５、Ｑ８关断时（ｔ＝Ｔ／２＋φ／（２πｆ））才结束。在Ｔ／２＋φ／（２πｆ）～
Ｔ期间，ｉＬｓ又保持不变，这时ｉＬｓ方向变了，但因左右侧桥导通的开关管也从Ｑ１、Ｑ４和Ｑ５、

Ｑ８转换为Ｑ２、Ｑ３和Ｑ６、Ｑ７，故能量仍从Ｖ１向Ｖ２传输。因此，在０～φ／（２πｆ）和Ｔ／２～
Ｔ／２＋φ／（２πｆ）期间，是Ｌｓ贮能释放阶段，而φ／（２πｆ）～Ｔ／２和Ｔ／２＋φ／（２πｆ）～Ｔ期间，

是能量传输阶段。由于Ｑ１、Ｑ４超前于Ｑ５、Ｑ８，输入电流ｉ１的平均值为正，功率从Ｖ１向Ｖ２
传输。

双 向 直 流 变 换 器
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在ｔ＝Ｔ／２时，Ｑ１、Ｑ４关断，漏感电流ｉＬｓ经Ｄ２、Ｄ３续流，Ｑ２、Ｑ３是在Ｄ２、Ｄ３续流时开
通的，为ＺＶＳ开通。同样，在ｔ＝Ｔ时，Ｑ２、Ｑ３关断后Ｄ１、Ｄ４续流，故Ｑ１、Ｑ４也为ＺＶＳ开
通。ｔ＝φ／（２πｆ）时Ｑ６、Ｑ７关断，Ｄ５、Ｄ８续流，这时开通Ｑ５、Ｑ８则为ＺＶＳ开通，若Ｑ５、Ｑ８为

ＭＯＳＦＥＴ，则工作在同步整流方式；ｔ＝Ｔ／２＋φ／（２πｆ）时，关断Ｑ５、Ｑ８，则Ｑ６、Ｑ７也为ＺＶＳ
开通，因此移相控制双向直流变换器易于实现开关管的ＺＶＳ开关。

图４．２（ｂ）是右侧桥的开关管Ｑ５、Ｑ８超前于左侧桥Ｑ１、Ｑ４φ电角度时的波形图，在ｔ＝
０～φ／（２πｆ）期间，Ｌｓ上电压ＶＬｓ 和图４．２（ａ）反相，ｉＬｓ 自正下降到零后即反向增长，因而在

ｔ＝φ／（２πｆ）～Ｔ／２期间，电流ｉ１ 流向电源Ｖ１，同时ｉ２ 自Ｖ２ 流入右侧桥，平均功率自Ｖ２ 向

Ｖ１方向传输。可见移相控制双向直流变换器功率传输的方向取决于移相角φ，移相角φ为正，

即Ｑ１、Ｑ４超前于Ｑ５、Ｑ８开通，功率自Ｖ１向Ｖ２传输；移相角φ为负，即Ｑ５、Ｑ８超前于Ｑ１、Ｑ４
开通，功率自Ｖ２ 向Ｖ１ 方向传输；移相角为零，不传输功率。

由图４．２（ａ）的电流ｉ１波形可列出其表达式ｉ１（θ）为

ｉ１（θ）＝

Ｉ１０＋ＫＶ２πｆＬｓθ
，θ∈ （０，φ）

Ｉ１０＋ＫＶ２πｆＬｓφ
，θ∈ （φ，π）

－ Ｉ１０＋ＫＶ２πｆＬｓ（ ）φ ＋ＫＶ２πｆＬｓ
（θ－π），θ∈ （π，π＋φ）

－ Ｉ１０＋ＫＶ２πｆＬｓ（ ）φ ＋ＫＶ２πｆＬｓφ
，θ∈ （π＋φ，２π

烅

烄

烆

烍

烌

烎
）

（４．１）

式中，Ｉ１０为电感电流ｉＬｓ的初始值，Ｉ１０ ＝ｉＬｓ（ｔ＝０），电流ｉ１（θ）的平均值Ｉ１为

Ｉ１ ＝ １π∫
π

０
ｉ１（θ）ｄθ＝ １π∫

φ

０
ｉ１（θ）ｄθ＋１π∫

π

φ
ｉ１（θ）ｄθ＝ ＫＶ２

２π２ｆＬｓφ
（π－｜φ｜） （４．２）

输入功率Ｐ１表达式为

Ｐ１ ＝Ｖ１Ｉ１ ＝ＫＶ１Ｖ２２π２ｆＬｓφ
（π－｜φ｜） （４．３）

设变换器损耗为零，则输出功率Ｐ２ ＝Ｐ１

Ｐ２ ＝Ｐ１ ＝ＫＶ１Ｖ２２π２ｆＬｓφ
（π－｜φ｜） （４．３ａ）

因Ｖ１ ＝ＫＶ２，故

Ｐ１ ＝Ｐ２ ＝ Ｖ２１
２π２ｆＬｓφ

（π－｜φ｜） （４．４）

由此可见，移相控制双向桥式直流变换器在Ｖ１－ＫＶ２＝０时输出功率和输入电压平方成正
比，和开关频率与漏感成反比，并随移相角φ的增加而加大，当φ＝π／２时，输出功率达最大
值Ｐ２ｍａｘ为
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Ｐ２ｍａｘ＝Ｐ１ｍａｘ＝ Ｖ２１
８ｆＬｓ

（４．５）

图４．３（ａ）是移相控制双向直流变换器的等效电路，（ｂ）是输出功率Ｐ２ 和移相角φ间关系。

图４．３　移相控制双向直流变换器等效电路与输出功率

加于漏感Ｌｓ上的电压的有效值ＶＬｓｒｍｓ为

ＶＬｓｒｍｓ ＝
１
Ｔ∫

Ｔ

０
Ｖ２Ｌｓｄ槡 ｔ＝２Ｖ１ φ槡π （４．６）

通过电感电流ｉＬｓ的有效值ＩＬｓｒｍｓ

ＩＬｓｒｍｓ ＝
１
Ｔ∫

Ｔ

０
ｉ２Ｌｓｄ槡 ｔ＝ Ｖ１φ

２πｆＬｓ
１－２φ３槡 π

（４．７）

漏感Ｌｓ的无功功率ＱＬｓ

ＱＬｓ ＝ＶＬｓｒｍｓ·ＩＬｓｒｍｓ ＝
Ｖ２１φ
πｆＬｓ

１－２φ３槡 π
· φ槡π （４．８）

φ＝π／２时，变换器传输功率Ｐ２达最大值，为Ｐ２ｍａｘ，此时漏感的无功功率也达到最大值
ＱＬｓｍａｘ

ＱＬｓｍａｘ ＝
Ｖ２１
槡２ ３ｆＬｓ

（４．９）
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引用（４．５）式，得比值

ｍ＝
ＱＬｓｍａｘ
Ｐ２ｍａｘ ＝

４
槡３

（４．１０）

（４．１０）式表明移相控制双向直流变换器在传递功率的同时，在变压器漏感和外接电感中有
较大的无功能量流动，在移相角φ＝π／２、Ｖ１ ＝ＫＶ２ 时无功能量与传输功率之比达２．３１。
图４．３（ｃ）是ＱＬｓ／Ｐ２ 与φ间关系曲线，φ角越小，电感的无功功率与输出功率之比越小。

４．２．３　Ｖ１－ＫＶ２ ≠０的工作方式

Ｖ１－ＫＶ２ ＝０的工作方式是移相控制双向直流变换器的特殊工作状态，这时输出电压

Ｖ２和输入电压Ｖ１之间有固定的关系，即

Ｖ２
Ｖ１ ＝

１
Ｋ

（４．１１）

式中，Ｋ＝Ｗ１

Ｗ２
为变压器原、副边线圈的匝比。Ｖ１－ＫＶ２≠０的工作方式有两种情况，一种是

Ｖ１－ＫＶ２＞０，另一种是Ｖ１－ＫＶ２＜０，图４．４（ａ）和（ｂ）是这两种情况下的主要工作波形，
这两组波形都是在Ｑ１、Ｑ４超前于Ｑ５、Ｑ８下画出的，这时功率自Ｖ１向Ｖ２方向传输。
比较图４．４（ａ）和图４．２（ａ）可见，两波形的主要差别是在能量传输阶段，即ｔ＝φ／（２πｆ）～

Ｔ／２和φ／（２πｆ）＋Ｔ／２～Ｔ期间，在图４．２（ａ）中因Ｖ１－ＫＶ２＝０，故ＶＬｓ ＝０，
ｄｉＬｓ
ｄｔ ＝０

，电

流ｉＬｓ保持不变；图４．４（ａ）中，Ｖ１－ＫＶ２＞０，Ｌｓ
ｄｉＬｓ
ｄｔ ＝Ｖ１－ＫＶ２＞０

，ｉＬｓ仍在增长，导致输

入电流ｉ１也在增长，但增长率比０～φ／（２πｆ）期间要小得多 Ｌｓ
ｄｉＬｓ
ｄｔ ＝Ｖ１＋ＫＶ（ ）２ 。相反，若

Ｖ１－ＫＶ２ ＜０，则ｉＬｓ 在φ／（２πｆ）～Ｔ／２期间逐渐下降，下降率
ｄｉＬｓ
ｄｔ ＝Ｖ１－ＫＶ２Ｌｓ

，见图

４４（ｂ）。
输入电流ｉ１的表达式ｉ１（θ）为

ｉ１（θ）＝

Ｉ１０＋Ｖ１＋ＫＶ２２πｆＬｓ θ
，θ∈ （０，φ）

Ｉ１０＋Ｖ１＋ＫＶ２２πｆＬｓ φ＋
Ｖ１－ＫＶ２
２πｆＬｓ

（θ－φ），θ∈ （φ，π）

－ Ｉ１０＋Ｖ１＋ＫＶ２２πｆＬｓ φ＋
Ｖ１－ＫＶ２
２πｆＬｓ

（π－φ［ ］）＋
Ｖ１＋ＫＶ２
２πｆＬｓ

（θ－π），θ∈ （π，π＋φ）

－ Ｉ１０－Ｖ１－ＫＶ２２πｆＬｓ
（π－φ［ ］）＋

Ｖ１－ＫＶ２
２πｆＬｓ

［θ－（π＋φ）］，θ∈ （π＋φ，２π

烅

烄

烆

烍

烌

烎
）

（４．１２）
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图４．４　Ｖ１－ＫＶ２ ≠０时移相控制双向直流变换器的主要工作波形

式中，Ｉ１０为输入电流初始值，即θ＝０时的输入电流。输入电流平均值Ｉ１为

Ｉ１ ＝ １π∫
π

０
ｉ１（θ）ｄθ＝ ＫＶ２

２π２ｆＬｓφ
（π－｜φ｜） （４．１３）

输入功率Ｐ１ ＝Ｖ１Ｉ１，若不计变换器损耗，则Ｐ２ ＝Ｐ１

Ｐ１ ＝Ｐ２ ＝ＫＶ１Ｖ２２π２Ｌｓｆφ
（π－｜φ｜） （４．１４）

将（４．１３）式和（４．１４）式与（４．２）式、（４．３ａ）式比较，两者相同，即Ｖ１－ＫＶ２ 的大小不影响传
输功率，但影响电感的无功功率ＱＬｓ。

（４．１４）式可改写成以下形式

φ＝
π
２ １－ １－８ＬｓｆＫ

·Ｉ２
Ｖ槡（ ）１ （４．１５）

在输入电压Ｖ１变化时，为使输出电压不变，应适当改变移相角φ，若Ｖ１升高，Ｖ１ ＞ＫＶ２，应
减小φ；若Ｖ１降低，Ｖ１ ＜ＫＶ２，应加大φ。输入电压不变，负载电流Ｉ２变化时，调节φ也能
使输出电压Ｖ２保持不变，显然，负载电流Ｉ２加大，由（４．１４）式和（４．１５）式，应增加φ。实
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际上，在Ｖ１＞ＫＶ２时，为使Ｖ２不变，在功率传输阶段，电感Ｌｓ吸收部分电源电压，ＫＶ２＝
Ｖ１－ＶＬｓ，在Ｖ１ ＜ＫＶ２ 时，Ｌｓ的感应电势与电源电源Ｖ１ 相加，以使Ｖ２ 不变，即ＫＶ２ ＝
Ｖ１＋ＶＬｓ。
图４．３移相控制桥式双向直流变换器的电感电流ｉＬｓ在能量传输阶段（即φ～π和φ＋

π～２π期间）不改变方向，因为Ｖ１－ＫＶ２ 的值较小。若ＫＶ２ 保持不变，输入电压Ｖ１增大或
减小，使ＶＬｓ ＝Ｖ１－ＫＶ２ 加大，导致ｉＬｓ 在能量传输阶段改变方向，如图４．５所示。图中Ｑ１、

Ｑ４ 超前于Ｑ５、Ｑ８，平均功率自Ｖ１向Ｖ２方向流动，因ｉＬｓ 改变方向，在能量传输阶段ｉＬｓ 具有

Ａ、Ｂ两块面积，面积Ｂ表示从Ｖ１向Ｖ２方向传输的能量，面积Ａ为反向传输的能量，形成了
较大的环流，使变换器效率显著下降，因此移相控制双向直流变换器只能在较小的输入电压
变化范围内才能有较高的效率。

图４．５　Ｖ１与ＫＶ２差较大时电感电流ｉＬｓ和电源电流ｉ１的波形

４．３　移相控制正激双向直流变换器

４．３．１　主电路拓扑

陈刚博士在他的论文中研究了移相控制有源钳位正激双向直流变换器，有源钳位正激
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直流变换器的主功率管和有源钳位管为１８０°互补导通，中间有短暂的死区时间，由此构成的
双向直流变换器具有左右对称的主电路结构，如图４．６（ａ）所示，若功率自Ｖ１向Ｖ２方向传
输，则Ｑ１超前Ｑ３φ电角开通，若功率自Ｖ２向Ｖ１方向流动，则Ｑ３超前于Ｑ１φ电角开通。因
为正激直流变换器在一个开关周期中仅主功率管开通时才传递能量，故移相控制正激双向
直流变换器在一个开关周期中仅在φ／（２πｆ）～Ｔ／２期间传递能量。若移相角φ＝π／２，则在
一个开关周期中仅四分之一周期传递能量。和桥式双向直流变换器比较，有源钳位正激双
向直流变换器所用器件只有一半，传递能量时间也减小了一半。

图４．６　移相控制正激双向直流变换器的主电路

推挽正激直流变换器具有正激直流变换器相同的特性，尽管它所用的功率器件和有源
钳位正激直流变换器相同，但它的两个开关管导通时都传递能量，因此由两个推挽正激直流
变换器构成的移相控制推挽正激双向直流变换器和桥式变换器一样，在一个开关周期中两
次传递能量。当移相角φ＝π／２时，在一个开关周期中有半个周期是传递能量的，其主电路
也为对称结构，见图４．６（ｂ）。
由双管正激直流变换器构成的移相控制双管正激双向直流变换器和图４．６（ｂ）一样为

对称结构，见图４．６（ｃ）。双管正激直流变换器功率器件电压等于电源电压，可在高电源电压
下使用。在一侧为高电压，另一侧为低电压时，可由双管正激—推挽正激构成双向直流变换
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器，见图４．６（ｄ）。图４．６（ｃ）和图４．６（ｄ）两种双向变换器也是在一个开关周期中两次传递
能量。

４．３．２　移相控制有源钳位正激双向直流变换器

移相控制有源钳位正激双向直流变换器在能量自Ｖ１向Ｖ２方向流动时，Ｑ１开通时间超前
于Ｑ３开通时间φ电角，反之，若要求能量反向流动，则应使Ｑ３开通时间超前于Ｑ１φ电角。
因为Ｑ１和Ｑ２、Ｑ３和Ｑ４为１８０°互补工作，故变压器Ｗ１线圈上电压ＶＡＢ为１８０°方波，幅值等于

Ｖ１，Ｗ２线圈上电压ＶＣＤ为幅值等于Ｖ２的１８０°方波，能量自Ｖ１向Ｖ２传输时ＶＡＢ超前ＶＣＤφ电
角，参见图４．７，为了讨论方便，设Ｖ１ ＝ＫＶ２。
在０～φ／（２πｆ）期间，开关管Ｑ４继续导通，Ｑ１在ｔ＝０时开通，变压器Ｗ１线圈上的电压

为电源电压Ｖ１和电源ＶＣ２反射到Ｗ１线圈电势之和，因ＶＣ２＝Ｖ２，故ＶＡＢ ＝Ｖ１＋ＫＶ２，Ｗ１的

电流即流过漏电感Ｌｓ１的电流在Ｖ１和Ｖ２共同作用下增加，增加率为（Ｖ１＋ＫＶ２）／Ｌｓ，式中Ｌｓ
为变压器Ｗ１ 线圈漏感Ｌｓ１ 和Ｗ２ 线圈漏感Ｌｓ２ 归算到Ｗ１ 的值之和，即Ｌｓ＝Ｌｓ１＋Ｋ２Ｌｓ２，

Ｋ ＝Ｗ１／Ｗ２。当ｔ＝φ／（２πｆ）时，ｉＬｓ 达最大值。

在φ／（２πｆ）～Ｔ／２期间，因Ｑ４关断，Ｑ３导通，Ｌｓ上电压为零，ｉＬｓ１和ｉＬｓ２均不变化，电源Ｖ１
的电流ｉ１ ＝ｉＬｓ１ 从“·”端流入Ｗ１线圈，电流ｉＬｓ２ ＝ｉ２ 自Ｗ２的“·”端流出，二极管Ｄ３导通，

此时开通Ｑ３，Ｑ３为ＺＶＳ开通，若Ｑ３为 ＭＯＳＦＥＴ，则做同步整流管工作，电流ｉＬｓ２流到Ｖ２。

变压器铁心磁化。

ｔ＝Ｔ／２时，Ｑ１截止，电流ｉＬｓ１通过Ｄ２给钳位电容充电，因此时Ｄ３仍导通，故ｉＬｓ１在ＶＣｃ１

和ＫＶ２共同作用下下降，其下降速度
ｄｉＬｓ１
ｄｔ ＝

ＶＣｃ１＋ＫＶ２
Ｌｓ ＝Ｖ１＋ＫＶ２Ｌｓ

，ｉＬｓ２也随之下降，在

ｔ＝Ｔ２＋
φ
２πｆ
时，ｉＬｓ１和ｉＬｓ２降到零值附近。

在ｔ＝Ｔ２＋
φ
２πｆ～

Ｔ期间，Ｑ２、Ｑ４导通，在ＶＣｃ１和ＶＣｃ２作用下变压器铁心去磁，通过Ｄ４

的磁化电流减小，通过Ｑ２的去磁电流加大，表明变压器铁心是双向磁化的，同时实现了钳位
电容Ｃｃ１和Ｃｃ２充放电的平衡。
由此可见，这种双向直流变换器仅在不到半个开关周期的时间内传递能量。钳位管Ｑ２

和Ｑ４导通前都是在与它反并联的二极管导通时，实现了ＺＶＳ开通。开关管Ｑ１导通前Ｑ２通
过电流，Ｑ３导通前为Ｄ３续流，主功率管也可实现ＺＶＳ开通。所以，移相控制有源钳位正激
双向直流变换器易于实现所有功率器件的ＺＶＳ开通，宜选用 ＭＯＳＦＥＴ器件。

４．３．３　移相控制推挽正激双向直流变换器

移相控制推挽正激双向直流变换器实际上是两个推挽正激变换器的组合，具有对称的
结构，主电路如图４．６（ｂ）所示。为了讨论方便，作以下假设：忽略变压器的励磁电流，钳位
电容Ｃ１、Ｃ２足够大，不计电容上的电压变化，变压器的四个线圈漏电感与外接电感两两相
等，Ｌｓ１１＝Ｌｓ１２＝Ｌｓ１，Ｌｓ２１＝Ｌｓ２２＝Ｌｓ２。因开关管Ｑ１、Ｑ２和Ｑ３、Ｑ４均为１８０°互补导通工作，

ＶＣ１ ＝Ｖ１，ＶＣ２ ＝Ｖ２，变压器的四个线圈上的电压均为１８０°方波，变换器的等效电路如图

４８（ａ）所示，其中Ｋ＝Ｗ１／Ｗ２，Ｗ１＝Ｗ１１＝Ｗ１２，Ｗ２＝Ｗ２１＝Ｗ２２。Ｑ１导通时，Ｗ１１上的电
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图４．７　移相控制有源钳位正激双向直流变换器的主要波形

压为Ｖ１，Ｗ１２的为ＶＣ１，Ｑ２导通时，Ｗ１１上的电压为－ＶＣ１，Ｗ１２上的为－Ｖ１；同样，Ｑ３导通时，

Ｗ２１上的电压为Ｖ２，Ｗ２２的为ＶＣ２，Ｑ４导通时Ｗ２１上的电压为－ＶＣ２，Ｗ２２上的电压为－Ｖ２。
图４．８（ｂ）是Ｑ１、Ｑ２超前于Ｑ３、Ｑ４开通的移相控制推挽正激双向直流变换器的主要工

作波形。由图可见，ｔ＝φ／（２πｆ）～Ｔ／２和ｔ＝Ｔ／２＋φ／（２πｆ）～Ｔ期间为能量传输阶段。
在ｔ＝φ／（２πｆ）～Ｔ／２期间，Ｑ１导通，电源Ｖ１经变压器Ｗ１１、Ｗ２１和Ｄ３向Ｖ２侧供电，同时

ＣＣ１ 的贮能经Ｗ１２、Ｗ２２ 传到Ｖ２侧；在ｔ＝Ｔ／２＋φ／（２πｆ）～Ｔ期间，Ｑ２导通，电源Ｖ１经变
压器Ｗ１２、Ｗ２２ 和Ｄ４ 向Ｖ２ 侧供电，ＣＣ１ 也有少量贮能经Ｗ２１ 传到Ｖ２ 侧。

ｔ＝０～φ／（２πｆ）和ｔ＝Ｔ／２～Ｔ／２＋φ／（２πｆ）期间是电感能量转换阶段。Ｑ４导通，Ｑ２
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图４．８　推挽正激双向直流变换器的工作

关断、Ｑ１ 刚开通期间，Ｗ２２ 上的电压为Ｖ２，“·”端为负，故Ｑ２关断后，通过Ｗ１２的电流即ｉＬｓ１２
在ＶＣ１ 和Ｗ１２感应电势ＫＶ２共同作用下下降，Ｃ１充电，Ｑ１导通，通过Ｗ１１的电流即ｉＬｓ１１ 在Ｖ１
和Ｗ１１的感应电势ＫＶ２的共同作用下迅速上升，故ｉ１也迅速上升。ｔ＝Ｔ／２～Ｔ／２＋φ／（２πｆ）
期间的情况和上述类似。

由此可见，移相控制推挽正激双向直流变换器功率传递方式和桥式双向直流变换器相
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同，故功率表达式与（４．４）式相同，即

Ｐ２ｐ＝Ｐ１ ＝
ＫＶ１Ｖ２
２π２ｆＬｓφ

（π－｜φ｜） （４．１６）

式中，Ｌｓ为等效电感

Ｌｓ＝ （Ｌｓ１１ ∥Ｌｓ１２）＋Ｋ２（Ｌｓ２１ ∥Ｌｓ２２）

因Ｌｓ１１ ＝Ｌｓ１２ ＝Ｌｓ１，Ｌｓ２１ ＝Ｌｓ２２ ＝Ｌｓ２，故

Ｌｓ＝ １２Ｌｓ１＋Ｋ
２ １
２Ｌｓ２

（４．１７）

４．３．４　移相控制双管正激双向直流变换器

比较图４．６（ｃ）的移相控制双管正激双向直流变换器和图４．６（ｂ）的推挽正激双向直流
变换器可知，两者主电路类似，有相同的等效电路（图４．８（ａ））。同样，图４．６（ｄ）的移相控制
双管正激—推挽正激双向直流变换器的等效电路也和图４．８（ａ）相同，故不再讨论这两种双
向直流变换器。

小结

移相控制双向直流变换器是双向直流变换器的一种控制方式，避免了由电压型和电流
型直流变换器组合的双向直流变换器的缺点，即能量从电流型侧向电压型侧传输时出现的
开关管关断电压尖峰和限流启动等问题。
两个输出电压为１８０°方波的直流变换器均可构成移相控制双向直流变换器。本章以桥

式和正激变换器为例讨论了两类移相式双向直流变换器，可以看到变压器的漏感与外接电
感是实现移相控制的基础。

（４．１４）式是不计变换器损耗时输出功率和变换器参数与移相角φ间的关系，在其他参
数不变时，输出功率随移相角的增加而加大，移相角φ＝９０°时输出功率达最大值。最大输
出功率和漏感Ｌｓ、开关频率ｆ成反比，和输入输出电压成正比。移相控制双向直流变换器
的输出电压与输入电压的比可大于、小于或等于１（设变压器的变比为１）。在Ｖ１－ＫＶ２＝０
时变换器能量传输效率较高；在Ｖ１－ＫＶ２≠０时传输效率变低，Ｖ１与ＫＶ２差值越大，无功能
量也越大，故移相控制双向直流变换器不适合在宽电源电压变化范围下工作。
提高在一个开关周期中能量传输的有效时间和减小无功环流，是改善移相控制双向直

流变换器性能的关键，是选取电路拓扑和优化控制参数的基本出发点。
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第５章／组合式双向直流变换器

５．１　概述

组合式双向直流变换器由不隔离的双向直流变换器和隔离双向直流变换器级联构成，
不隔离双向直流变换器可借改变占空比调节输入输出电压比例，隔离双向直流变换器不承
担输入输出电压调节任务，仅起电气隔离和电压匹配作用。这种隔离双向直流变换器称为
双向直流变压器。
直流变压器是将一种直流电压转变为与之成比例的一种或多种直流电压的变压器。有

单向直流变压器和双向直流变压器两种类型，前者只能实现电能的单向变换，后者实现电能
的双向变换。
直流变压器有以下特点：① 输入输出电压成正比关系，输入与输出间有良好的电气隔

离；② 频带宽，能不失真地传输直流和脉动直流信号或功率；③ 损耗小，效率高；④ 功率密
度高；⑤ 直流变压器的接入不干扰电源的工作，也不影响用电设备的工作；⑥ 可以多路
输出。
由此可见，组合式双向直流变换器没有由电压型和电流型组合成的隔离双向变换器的

缺点，也没有移相控制双向直流变换器输入、输出电压变化范围小的缺点，但因是两个双向
直流变换器的组合，电路结构较复杂。

５．２　直流变压器

５．２．１　直流变压器的构成

在张占松先生的《高频开关稳压电源》一书中讨论了由推挽电路构成的单向和双向直流
变压器，其主电路如图５．１所示，图５．１（ａ）为单向推挽直流变压器，图５．１（ｂ）是双向推挽直
流变压器。比较图５．１（ａ）与图３．２９（ａ）推挽直流变换器的主电路，不同之处是前者没有输
出滤波电感Ｌｆ。在控制方面，稳态时直流变压器的开关管的占空比为０．５，即Ｑ１、Ｑ２以１８０°
轮流导通。Ｑ１导通变压器铁心磁化，Ｑ２导通时铁心去磁，若变压器铁心采用高导磁磁性材
料，磁化电流很小，则Ｑ１、Ｑ２的轮流导通不会导致输入电流的变化。若不考虑输出整流管的
反向恢复，则输出直流电压也不因Ｑ１、Ｑ２的转换而有脉动。可见，直流变压器既不干扰电源
的工作，也不会影响用电设备的工作。直流变压器输入输出间的电气隔离由高频变压器来
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完成，输出电压Ｖｏ和输入电压Ｖｉｎ间的比取决于变压器的变比Ｋ（Ｋ＝Ｗｐ／Ｗｓ，Ｗｐ是变压器

的原边线圈匝数，Ｗｓ是副边线圈匝数）。推挽直流变压器没有输出滤波电感，理论上也不需
要输入和输出滤波电容，即没有无源贮能元件，因此具有宽的频带，能不失真地传递直流信
号或功率。

图５．１　推挽直流变压器的主电路

双向推挽直流变压器的主电路如图５．１（ｂ）所示，是完全对称的电路结构。Ｑ１、Ｑ２以

１８０°互补导通，Ｑ３、Ｑ４也为１８０°互补导通，Ｑ１、Ｑ３同时导通、同时关断。若能量从Ｖ１向Ｖ２方
向流动，Ｑ１导通时，Ｄ３导通，流过Ｄ３的电流将功率送到Ｖ２侧，如Ｑ３为 ＭＯＳＦＥＴ器件，则Ｑ３
工作在同步整流状态；Ｑ２导通时，Ｄ４和Ｑ４为整流管。能量反向流动时，Ｑ３导通，Ｄ１、Ｑ１为整
流管；Ｑ４导通，Ｄ２、Ｑ２整流管。双向推挽直流变压器的输出与输入电压关系和单向的相
同，即

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１
＝ １Ｋ

（５．１）

开关管Ｑ１和Ｑ２的电压ＶＱ１和ＶＱ２为

ＶＱ１ ＝ＶＱ２ ＝２Ｖ１ （５．２）

开关管Ｑ３和Ｑ４的电压ＶＱ３和ＶＱ４为

ＶＱ３ ＝ＶＱ４ ＝２Ｖ２ ＝
２Ｖ１
Ｋ

（５．３）

（５．２）式和（５．３）式是没有漏感的理想变压器时开关管承受的电压。
实际推挽直流变压器两开关管的占空比不可能精确地为０．５，变压器也不可能为无漏磁

的理想变压器，因此推挽直流变换器易出现偏磁饱和和开关管关断电压尖峰，其应用受到
限制。
由此可见，直流变压器有以下结构特点：① 单向直流变压器至少有两个开关管，双向直

流变压器至少有四个开关管，使有效占空比接近于１；② 直流变压器尽量少用无源贮能元
件，以有宽的频带；③ 直流变压器应有抑制它的高频变压器铁心偏磁的能力；④ 功率器件能
实现软开关，以有高的开关频率，提高功率密度，提高效率。

５．２．２　推挽正激直流变压器

推挽正激直流变换器是推挽变换器的改进，引入钳位电容，消除了开关管关断电压尖

第５章／组合式双向直流变换器
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峰，若副边整流电路也采用推挽正激整流，则可改善整流管的工作。图５．２是由推挽正激电
路构成的单向和双向直流变压器的主电路图，该图与图３．３２（ｄ）的不同之处仅在于取消了输
出滤波电感Ｌｆ，不用Ｌｆ的变换器失去了借助改变占空比调节输出电压的能力，成为输出电
压不可控的直流变压器。图５．２（ａ）是单向推挽正激直流变压器的主电路图，（ｂ）是双向直流
变压器的主电路。

图５．２　推挽正激式直流变压器的主电路

图５．２（ａ）的开关管Ｑ１、Ｑ２以１８０°互补导通，中间有死区时间。Ｑ１导通，电压Ｖｉｎ加于
Ｗ１１线圈上，Ｗ１１的“·”端感应正电势，Ｗ２１也是“·”端为正，Ｄ３导通，Ｄ４反偏截止，同时，电容
Ｃ１向Ｗ１２放电，Ｗ１２将Ｃ１的部分贮能传到Ｖｏ侧，大部分能量送到负载，少数能量经Ｗ２２给Ｃ２
充电，变压器铁心磁化。Ｑ１关断时，变压器原边线圈的漏感要保持其电流继续流通，Ｗ１１的漏

感电流给Ｃ１和Ｑ１的结电容充电，Ｗ１２的电流使Ｑ２的结电容放电，若漏感贮能足够，则Ｑ２结
电容将放光存贮的电荷，随之使Ｑ２的反并联二极管通电，这时开通Ｑ２，Ｑ２为ＺＶＳ开通。Ｗ２１

和Ｗ２２线圈的漏电感使Ｑ１关断时Ｄ３续流，随着漏感贮能的释放，Ｄ３实现软恢复。
在下半个开关周期，Ｑ２导通，其工作情况和Ｑ１导通时相似，变压器铁心去磁。Ｑ２的关断

为Ｑ１的ＺＶＳ开通创造了条件。
由此可见，变压器的漏感贮能和Ｑ１、Ｑ２间的死区时间为它们的ＺＶＳ开通创造了条件。

显然，不宜人为地加大变压器的漏感来实现开关管的ＺＶＳ开通，只要负载电流达一定值后
能实现Ｑ１、Ｑ２的ＺＶＳ开通就可以了，因为Ｃ１和Ｃ２的钳位作用，不会导致开关管关断时的高
频振荡。
双向推挽正激直流变压器的开关管Ｑ１、Ｑ３同时导通、同时关断，Ｑ１、Ｑ２和Ｑ３、Ｑ４互补

工作有死区时间。能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输时，Ｑ３、Ｑ４为同步整流管工作方式；能量从Ｖ２向
Ｖ１方向传递时，Ｑ１、Ｑ２为同步整流管工作方式。不论能量流动方向如何，在负载电流足够大
后都可实现开关管的ＺＶＳ开通。
推挽正激直流变压器输入输出电压关系式与开关管上承受的电压和（５．１）式、（５．２）式、

（５．３）式相同。

５．２．３　双管正激直流变压器

双管正激直流变压器也有单向和双向两种，图５．３（ａ）、（ｂ）、（ｃ）为单向式的主电路，图

５．３（ｄ）为双向式主电路。
图５．３（ａ）是两台双管正激直流变换器构成的直流变压器，两个正激直流变换器原边并

联，由电源Ｖｉｎ供电，副边串联。开关管Ｑ１、Ｑ４同时导通同时关断，占空比接近０．５。开关管
Ｑ５、Ｑ８在Ｑ１、Ｑ４关断时导通，在Ｑ１、Ｑ４导通时关断，故组合后的变换器有效占空比接近于
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图５．３　双管正激直流变压器

１。Ｑ１、Ｑ４导通时，Ｗｐ１和Ｗｓ１“·”端为正，Ｄ９导通，负载电流经Ｗｓ１、Ｄ９和Ｄ１２流通。副边串
联联接的优点是Ｄ９～Ｄ１２承受的电压等于输出电压，即

ＶＤ９ ＝Ｖｏ＝Ｖｉｎ／Ｋ （５．４）

式中，Ｋ ＝Ｗｐ／Ｗｓ，为变压器变比，Ｗｐ１＝Ｗｐ２＝Ｗｐ，Ｗｓ１＝Ｗｓ２＝Ｗｓ。开关管Ｑ１、Ｑ４承
受的电压
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ＶＱ ＝Ｖｉｎ （５．５）

但同时有两个二极管Ｄ９、Ｄ１２或Ｄ１１、Ｄ１０通过负载电流。
图３．５（ｂ）是两原边并联、两副边也并联的正激直流变压器，副边的并联使整流管Ｄ９和

Ｄ１１轮流通过负载电流，二极管通态损耗比图５．３（ａ）减小一半，但Ｄ９和Ｄ１１承受的电压要大
些。如Ｄ９导通，则Ｄ１１承受的电压等于Ｖｏ和下变压器铁心磁复位电压之和，即

ＶＤ９ ＝２Ｖｏ＝２Ｖｉｎ／Ｋ （５．６）

图５．３（ｃ）是组合式正激直流变压器的主电路图，图中两正激变换器合用一个变压器，变
压器有两个原边线圈Ｗｐ１和 Ｗｐ２。Ｑ１、Ｑ４导通，Ｗｐ１加电，铁心磁化；Ｑ５、Ｑ８导通，Ｗｐ２加电，
铁心去磁，因Ｑ１、Ｑ４和Ｑ５、Ｑ８为１８０°轮流导通，铁心磁通按三角波规律变化，副边线圈Ｗｓ

的感应电势为１８０°方波，整流后电压为平滑直流电。副边整流电路也可用全波整流电路，整
流电路的类型按所需副边电压电流大小选择。
图３．５（ａ）、（ｂ）、（ｃ）直流变压器的输出电压Ｖｏ和输入电压Ｖｉｎ之比取决于变压器的

变比：

Ｖｏ
Ｖｉｎ ＝

１
Ｋ

（５．７）

图５．３（ｄ）是共用高频变压器的双管正激双向直流变压器。开关管Ｑ１、Ｑ４和Ｑ５、Ｑ８以
１８０°轮流导通，导通时间近半个开关周期，Ｑ１、Ｑ４导通时Ｑ９、Ｑ１２也同时导通，Ｑ５、Ｑ８导通时
Ｑ１３、Ｑ１６也导通，但Ｑ１、Ｑ４和Ｑ９、Ｑ１２关断。若所用开关管为ＭＯＳＦＥＴ，则能量从Ｖ１向Ｖ２方
向传递时，Ｑ９、Ｑ１２和Ｑ１３、Ｑ１６为同步整流管，反之，能量从Ｖ２向Ｖ１方向传递，则Ｑ１、Ｑ４和
Ｑ５、Ｑ８为同步整流管。
双管正激直流变压器的开关管承受电压等于电源电压，适合于电源电压较高的场合

使用。
若左侧为双管正激、右侧为推挽正激构成的直流变压器，则适合于左侧为高压，右侧为

低压的场合使用。

５．２．４　桥式直流变压器

图５．４（ａ）是单向桥式直流变压器的主电路图，图５．４（ｂ）是双向桥式直流变压器的主电
路图，呈左右对称的电路拓扑。
单向桥式直流变压器Ｑ１、Ｑ４和Ｑ２、Ｑ３以１８０°轮流导通，同一桥臂的上下两管间有死区

时间，防止直通。Ｑ１、Ｑ４导通，电流自电源Ｖｉｎ经Ｑ１、Ｃｂ、Ｗｐ、Ｑ４流动，副边二极管Ｄ５导通，
向负载供电；Ｑ１、Ｑ４关断，因变压器的漏感，Ｗｐ的电流经Ｄ２、Ｄ３续流，故Ｑ２、Ｑ３为ＺＶＳ开
通，续流电流降为零后，电流反向流入Ｗｐ，转入下半个开关周期，Ｄ６导通。
不计原边线圈的电阻压降和开关管压降时，原边线圈Ｗｐ 上的电压ＶＷｐ ＝Ｖｉｎ－ＶＣｂ，

ＶＣｂ 是隔直电容两端的电压，为三角波

ＶＣｂ ＝
Ｉｐｔ
Ｃｂ ＝

Ｉｏｔ
ＫＣｂ

式中，Ｋ ＝Ｗｐ

Ｗｓ
，Ｉｏ为负载电流。在ｔ＝Ｔ／２时，ＶＣｂ达最大值，即
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图５．４　桥式直流变压器的主电路

ＶＣｂｍａｘ ＝
Ｉｏ

２ＫｆＣｂ
（５．８）

ＶＷｐ＝Ｖｉｎ－
Ｉｏｔ
ＫＣｂ

ｅＷｓ ＝ Ｖｉｎ－ＩｏｔＫＣ（ ）ｂ １Ｋ ＝ＶｉｎＫ － ＩｏｔＫ２Ｃｂ

式中，ｅＷｓ 为变压器副边线圈的感应电势，Ｃｂ的存在在ｅＷｓ中增加了一个脉动分量，导致输出
电压Ｖｏ的脉动，即

ΔＶｏ＝ Ｉｏ
２ｆＫ２Ｃｂ

（５．９）

由（５．９）式可见，输出电压的脉动和输出电流Ｉｏ 成正比，与Ｃｂ成反比，为了减小输出电压脉
动，Ｃｂ应选得大一些，输出滤波电容Ｃｆ的加大也有助于减小输出电压脉动。为了使直流变压
器有足够宽的频带，Ｃｂ和Ｃｆ不宜选得过大。
双向桥式直流变压器的开关管Ｑ１、Ｑ４，Ｑ５、Ｑ８和Ｑ２、Ｑ３，Ｑ６、Ｑ７以１８０°互补工作。若

开关管为功率场效应管 ＭＯＳＦＥＴ，则在能量从Ｖ１向Ｖ２传输时Ｑ５～Ｑ８为同步整流管工作，
能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输时Ｑ１～Ｑ４为同步整流管。
因为能量双向流动，Ｖ１和Ｖ２侧均接有隔直电容Ｃｂ１和Ｃｂ２。

５．２．５　直流变压器输出电压变化率

直流变压器在额定输入电压Ｖｉｎ时，输出电压Ｖｏ随负载电流Ｉｏ 的增加而下降。输出电
压变化率ΔＶｏ以百分数表示

ΔＶｏ＝Ｖｏｎ－ＶｏｏＶｏｎ
（５．１０）
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式中，Ｖｏｎ为额定负载电流时的输出电压，Ｖｏｏ为变压器空载输出电压。通常，ΔＶｏ≤５％。
输出电压Ｖｏ随负载电流Ｉｏ的增加而降低的原因是：① 开关管和二极管的通态压降加

大；② 高频变压器的电阻和漏感压降加大。电阻电压降还和工作温度有关，负载大，变压器
损耗大；线圈工作温度高，电阻加大，电阻压降加大。负载电流相同时，漏感压降和开关频率
大致成正比。
因此，宜选用通态压降小的开关管和二极管，变压器宜用富铁贫铜设计，原、副边线圈宜

采用“三明治”结构。降低变压器的漏感是减少直流变压器输出电压变化率的主要方法。

５．３　组合式双向直流变换器

５．３．１　组合式双向直流变换器的构成

组合式双向直流变换器有两种构成方式，如图５．５所示。第一种，不隔离双向直流变换
器在Ｖ１侧，为了减小输入电流的脉动，不隔离双向直流变换器应为电感输入结构。第二种，
不隔离双向直流变换器在Ｖ２侧，则该变换器应为电感输出电路拓扑。

图５．５　组合式双向直流变换器的构成方案

不隔离双向直流变换器有四种：ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ、Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ、Ｃｕｋ、ＳｅｐｉｃＺｅｔａ，其中

Ｂｕｃｋ／Ｂｏｏｓｔ的电感Ｌｆ在两个开关管的中间，输入、输出电流脉动均较大，一般不在组合式双
向直流变换器中选用。ＢｉＣｕｋ变换器均为电感输入和输出，既可用于图５．５（ａ）中也可用于
图５５（ｂ）中。应用ＳｅｐｉｃＺｅｔａ变换器时，图５．５（ａ）在Ｖ１侧接Ｓｅｐｉｃ变换器，图５．５（ｂ）在Ｖ２
侧接Ｚｅｔａ变换器，以减小输入或输出电流脉动。应用ＢｉＢｕｃｋＢｏｏｓｔ时，与ＳｅｐｉｃＺｅｔａ连接
方式相同。

图５．６　两路交叉并联减小输入电流脉动

在第２章不隔离双向直流变换器工作
方式讨论中，得到了电感电流交替工作方
式时可实现开关管ＺＶＳ开通的结论，由于

ＭＯＳＦＥＴ管的ＺＶＳ开通，可显著提高开
关频率，从而提高变换器的功率密度，但是
电感电流交替工作方式会导致输入电流和

输出电压脉动加大。为了弥补这个不足，
可采用两个或多个变换器的交叉并联。参
见图５．６，即使采用两个交叉并联，即两个
变换器的开关管互差１８０°电角（或１／２开
关周期）开通，则输入电流脉动将会显著
减小。
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５．３．２　组合式双向直流变换器的输出输入电压关系

对于图５．５（ａ）的组合式双向直流变换器，当不隔离变换器为ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ时，由（２．２４）
式得

Ｖ３
Ｖ１ ＝

１
１－Ｄｙ

（５．１１）

对于直流变压器，由（５．１）式和（５．７）式，近似有

Ｖ２
Ｖ３ ＝

１
Ｋ

（５．１２）

故

Ｖ２
Ｖ１ ＝

１
Ｋ（１－Ｄｙ）

（５．１３）

当不隔离直流变换器为Ｃｕｋ或Ｓｅｐｉｃ时，由（２．７６）式或（２．９４）式，得

Ｖ３
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

（５．１４）

直流变压器的关系式同（５．１２）式，得组合式双向直流变换器的电压关系

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
Ｋ（１－Ｄｙ）

（５１５）

对于图５．５（ｂ）的结构方案，不隔离变换器为ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ时，由（２．１）式得

Ｖ２
Ｖ３ ＝

Ｄｙ

故

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
Ｋ

（５．１６）

不隔离直流变换器为Ｃｕｋ或Ｚｅｔａ时，由（２．７６）式或（２．８５）式，得

Ｖ３
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
１－Ｄｙ

故

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｄｙ
Ｋ（１－Ｄｙ）

（５．１７）

比较（５．１５）式和（５．１７）式可知，当不隔离直流变换器用Ｃｕｋ或ＳｅｐｉｃＺｅｔａ时，图５．５（ａ）
和图５．５（ｂ）两种方案的输入输出电压关系相同。不隔离直流变换器为ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ时，图

５．５（ａ）和图５．５（ｂ）两种方案的输入输出电压关系是不相同的，分别为（５．１３）式和（５．１６）式。
若Ｖ１为低压侧，Ｖ２为高压侧，采用图５．５（ａ）方案，取Ｋ ＜１，即直流变压器为升压变压器，又
占空比Ｄｙ ＜１，故两者均为升压工作方式，共同作用，使Ｖ２／Ｖ１ 加大。采用方案图５．５（ｂ）方
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案，则直流变压器为升压，ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ为降压，两者共同作用，输出和输入电压的比小于直流
变压器的升压比，显然不够合理。可见，用ＢｕｃｋＢｏｏｓｔ时，方案图５．５（ｂ）适合于Ｖ１ 为低压
侧，Ｖ２为高压侧的场合，实际上这种工作情况也就是方案图５．５（ａ）能量从Ｖ２向Ｖ１方向传输
的情况。

５．３．３　组合式双向直流变换器输出电压调节

组合式双向直流变换器与第３章讨论的隔离式ＰＷＭ和第４章讨论的移相控制双向直
流变换器一样，都必须调节输出电压，使输出电压不受输入电压和负载变化的影响，满足用
电设备对电压稳定度的要求。
双向直流变换器有两种输出电压调节方法：一种是仅调节一端的电压，例如保持Ｖ２侧

电压稳定，当大部分工作时间能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输，反向传输时间较短，且接于Ｖ１侧的
用电设备对电压稳定度的要求不高时可采用这种方法，这种方法的优点是简单；另一种是两
端电压调节，能量从Ｖ１向Ｖ２方向传输时稳定Ｖ２侧电压，反之，稳定Ｖ１侧电压。
两端稳压的双向直流变换器有两种调压控制电路，一种是用两套控制电路结构，一套用

于稳定Ｖ１侧电压，另一套用于稳定Ｖ２侧电压，通过检测电感电流的方向判定功率的流向。
功率自Ｖ１向Ｖ２传输时，接通使Ｖ２稳压的控制电路，反之，让使Ｖ１稳压的电路工作。另一种
是一套控制电路结构，借助于二选一模拟开关通断电压检测电路和驱动信号电路。功率自

Ｖ１向Ｖ２传输时，来自电感电流正方向的信号选通二选一模拟开关的ｕａ，接通Ｖ２电压检测电
路和相应的驱动电路，实现对电压Ｖ２的调节；功率反向传输时，电感电流反向信号选通二选
一模拟开关的ｕｂ，接通Ｖ１电压检测电路和驱动电路，实现对电压Ｖ１的调节，参见文献〔７〕。

５．４　交流变压器

５．４．１　概述

变压器是用于将一种交流电压转变为另一种电压或多种相同与不同电压的电磁式电

器，得到了广泛应用。电磁式变压器的主要缺点是最低工作频率受到限制，工作频率低到一
定值后，铁心饱和，磁化电流急剧增长；电磁式变压器的另一个缺点是体积、重量大，工作频
率越低，体积、重量越大。
电子式直流变压器的发展为新型交流变压器的诞生创造了条件。从运行的角度分析，

双向直流变压器是电压极性不变、电流方向可变的两象限变换器，两个双向直流变压器的组
合即可构成交流变压器。
电子式交流变压器有以下特点：① 输入与输出电压成正比关系，输入输出电压间有良

好的电气隔离；② 频带宽，能不失真地传输交流直流信号或功率；③ 损耗小效率高；④ 功率
密度高，体积、重量仅和传输的最大功率有关，与频率无关；⑤ 不干扰电源和用电设备的工
作；⑥ 可以多路输出，适合于各种性质负载。

５．４．２　桥式交流变压器

桥式交流变压器由两个图５．４（ｂ）的双向桥式直流变压器组合而成，其主电路见图
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５．７（ａ），图５．７（ｂ）是其输出电压和电流波形，变压器的负载为感性。
由图５．７（ａ）可见，Ｑ１ｐ～Ｑ８ｐ和变压器Ｔ１构成一个双向桥式直流变压器１，Ｑ１ｎ～Ｑ８ｎ和变

压器Ｔ２构成另一个双向桥式直流变压器２，两者原边（Ｖ１侧）反向串联，副边也反向串联。直
流变压器１仅在电源电压Ｖ１的正半周工作，这时直流变压器２原边的二极管Ｄ１ｎ～Ｄ４ｎ导
通，构成原边回路；直流变压器２仅在电源电压Ｖ１的负半周工作，这时直流变压器１的二极
管Ｄ１ｐ～Ｄ４ｐ导通，构成原边回路。

图５．７　桥式交流变压器及其工作波形

感性负载时，变压器的工作有四种模式，参见图５．７（ｂ）。在输入电压Ｖ１的正半周有模
式Ａ和Ｂ。

在模式Ａ，输入电压Ｖ１为正，输出电压Ｖ２也为正，因为是感性负载，电流ｉ２方向与图

５．７（ａ）中ｉ２的方向相反，ｉ２进入直流变压器１的Ｑ５ｐ或Ｑ７ｐ，经Ｗ１２，通过Ｑ６ｐ或Ｑ８ｐ，再通过直
流变压器２的Ｑ５ｎ～Ｑ８ｎ的反并联二极管Ｄ５ｎ～Ｄ８ｎ构成副边回路。电流ｉ２通过Ｑ５ｐ～Ｑ８ｐ时调
制成高频电进入Ｗ１２，通过变压器１将负载能量返回电源Ｖ１，为了构成电流ｉ１反向通路，

Ｑ１ｎ～Ｑ４ｎ应导通。

在模式Ｂ，输入电压为正，输出电压Ｖ２和电流ｉ２均为正（图５．７（ａ）ｉ２的箭头方向为正），

为了使ｉ２在副边构成通路，直流变压器２的开关管Ｑ５ｎ～Ｑ８ｎ应导通。这时，电源Ｖ１的能量通
过直流变压器１向负载侧馈送。

第５章／组合式双向直流变换器
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在输入电压负半周，直流变压器２工作，直流变压器１的原边构成电流回路。在模式

Ｃ，输入电压Ｖ１和输出电压Ｖ２为负，电流ｉ２为正，ｉ２通过Ｑ５ｎ或Ｑ７ｎ，经Ｗ２２到Ｑ６ｎ或Ｑ８ｎ，然后
通过直流变压器１的开关管Ｑ５ｐ～Ｑ８ｐ的反并联二极管Ｄ５ｐ～Ｄ８ｐ构成回路，在ｉ２通过Ｗ２２时

将负载能量回馈到电源Ｖ１，此时，Ｑ１ｐ～Ｑ４ｐ应导通，以让ｉ１构成回路。
在模式Ｄ，输入电压Ｖ１和输出电压Ｖ２仍为负，但电流ｉ２反向，即ｉ２和Ｖ２同方向，故Ｑ５ｐ～

Ｑ８ｐ应导通以构成副边回路，原边回路则由Ｑ１ｎ～Ｑ４ｎ和Ｑ１ｐ～Ｑ４ｐ的反并联二极管Ｄ１ｐ～Ｄ４ｐ构
成回路。图５．７（ｃ）列表表示了四种工作模式时的开关管和二极管导通规律。
图５．８是图５．７（ａ）的简化电路，用一个变压器代替图５．７（ａ）的两个变压器，开关管由

单向可控改为双向可控开关。图５．７（ｂ）为感性负载时输出电压Ｖ２和电流ｉ２波形，输入电压

Ｖ１和电流ｉ１的波形和Ｖ２、ｉ２相同，仅大小不同，即

Ｖ２
Ｖ１ ＝

Ｗ２

Ｗ１
＝ １Ｋ

（５．１８）

式中，Ｗ１、Ｗ２为变压器原边线圈和副边线圈的匝数，Ｋ 为匝比。若不计变压器的损耗，则

Ｉ２
Ｉ１ ＝

Ｗ１

Ｗ２
＝Ｋ （５．１９）

图５．８（ｃ）是四种工作模式时开关管的导通规律表，由表可知模式Ａ和Ｄ 开关管导通规律相
同，也就是说开关管导通规律仅取决于电流方向，和电压正负无关。

图５．８　采用双向可控开关的交流变压器

５．４．３　推挽正激交流变压器

两推挽正激双向直流变压器的组合构成推挽正激交流变压器。与桥式交流变压器相比
较，推挽正激变压器所用开关器件少一半。图５．９（ａ）是推挽正激交流变压器的主电路图，图
中Ｗ１１、Ｗ１２和Ｗ１３、Ｗ１４是变压器Ｔ１的原边线圈和副边线圈，Ｗ２１、Ｗ２２和Ｗ２３、Ｗ２４是变压
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器Ｔ２的原边和副边线圈。图５．９（ｂ）是输出电压Ｖ２和电流ｉ２的波形，负载为感性。

图５．９　推挽正激交流变压器

该交流变压器在感性负载时也有四个工作模式。模式Ｂ和Ｄ 为能量传递模式，能量从

Ｖ１向Ｖ２方向馈送；模式Ａ和Ｃ为能量返回模式，贮于负载电感的能量返回电源Ｖ１。
在模式Ａ，电压Ｖ１和Ｖ２为正，电流ｉ２为负（与图中ｉ２箭头相反），能量从Ｖ２向Ｖ１方向传

输。Ｑ１３和Ｑ１４以１８０°轮流导通，ｉ２分别流经Ｗ１３和Ｗ１４，同时通过Ｗ２３、Ｗ２４和Ｑ２３、Ｑ２４的反
并联二极管构成回路，因ｉ２同时流过Ｗ２３和Ｗ２４，Ｔ２变压器副边线圈的合成磁势为零，不在线
圈中感应电势。Ｑ１３导通，Ｗ１３通过ｉ２，在Ｗ１１感应电流经Ｄ１１（Ｑ１１的反并二极管）流回电源
Ｖ１，Ｑ１４导通时，Ｗ１４通过ｉ２，Ｗ１２的感应电流经Ｄ１２流回电源Ｖ１，为使电流ｉ１构成回路，此时
Ｑ２１、Ｑ２２应同时导通。
在模式Ｂ，电压Ｖ１和Ｖ２为正，电流ｉ２为正，能量自Ｖ１向Ｖ２方向传输。Ｑ１１、Ｑ１２以１８０°轮

流导通，ｉ１轮流通过Ｗ１１和Ｗ１２，并经Ｗ２１、Ｄ２１和Ｄ２２、Ｗ２２构成回路。Ｖ１加于Ｗ１１时，Ｗ１３感

应电势使Ｄ１３导通；Ｖ１加于Ｗ１２时，Ｗ１２感应电势使Ｄ１４导通，这时Ｑ２３和Ｑ２４应同时导通，以便
ｉ２构成回路。
模式Ｃ和模式Ａ 类似，此时双向直流变压器２将负载贮能返回电源Ｖ１。工作模式Ｄ

为能量传输模式，双向直流变压器２将电源Ｖ１能量向Ｖ２方向传输。图５．９（ｃ）是一个开关周
期中开关管和二极管的导通规律表。
负载为电阻性，则模式Ａ和Ｃ 不存在，交流变压器全为能量传递工作方式。在电源电
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压Ｖ１的正半周，直流变压器Ｔ１将Ｖ１能量向Ｖ２方向传递；在Ｖ１的负半周，直流变压器Ｔ２将

Ｖ１能量传递到Ｖ２侧。由此可见，电子式交流变压器中有电流方向检测电路，其输出用来调
整开关管的导通规律。
若负载接在Ｖ１侧，Ｖ２侧为电源，变压器开关管的导通规律和图５．９（ｃ）相同。
通过对桥式和推挽正激交流变压器工作原理的分析可知，能构成双向直流变压器的电

路拓扑，都可构成交流变压器。

小结

组合式双向直流变换器由不隔离的双向直流变换器和双向直流变压器级联而成，它没
有单级式隔离双向变换器的缺点。组合式双向直流变换器的主要不足是两级结构，主电路
比较复杂。
直流变压器是将一种直流电成比例地转变成另一种或多种直流的电子式变压器，用高

频变压器实现输入与输出间的隔离。直流变压器具有频带宽、效率高和功率密度高等特点。
两个双向直流变压器的组合可构成电子式交流变压器，不仅可用于交流电压的变换，也可用
于直流电压的变换，适合于各种性质用电设备，具有和直流变压器相同的特点。
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