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一种减少开关损耗的变频控制技术

赵志伟,　李祥超,　陈钟荣
(南京气象学院 电子工程系,江苏 南京　210044)

摘　要: 讨论了一种减小反激变换器开关损耗的变频控制技术。该技术使得反激变换

器工作在临界的完全能量转换( DCM )状态,负载可以有较大的变化范围; 同时也提

高了变换器的效率。
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如何减少甚至完全消除变换器开关元件在开关过程中的损耗,提高变换器工作的可靠性

和效率是当前电力电子技术领域中的研究热点之一。众所周知, DC/ DC( Direct Curr ent )反激

变换器的工作方式根据变压器磁通的连续性主要分为完全能量转换( DCM : Discont inuous

Conduct ion Mode)和不完全能量转换模式( CCM : Cont inuous Conduct ion M ode) [ 1]。当变换器

输入电压在一个较大范围变化或负载电流在较大范围变化时,必然跨越这两种方式[ 2]。脉宽调

制( PWM )电流控制方式适合于变换器的 CCM 模式。在 CCM 情况下,负载变轻时,输出功率

减少,开关的占空比不随负载变化而变化,充入储能电容上的能量大于传递到负载上的能量,

导致储能电容电压上升。因此,负载减小的后果是电容电压显著地增加。而在 DCM 转换方式

中,若采用开关频率固定的 PW M 控制方式,则因高频变压器的磁化电感与开关管输出电容之

间的谐振,使开关管的电流应力很大,导通损耗也较大,变换器电路的效率较低。本文以反激变

换器电路[ 3] (图 1)为研究对象,利用变频调制技术实现变换器的临界电流导通模式,让变换器

工作在 CCM 与DDM 之间,不仅减少了开关损耗,而且也提高了电路的工作效率和功率因数。

1　电路工作原理

图 2是变换器的主电路等效工作原理图
[ 3]
。电容Cds是开关管T 的等效并联输出电容。假

设开关管工作在理想状态, 高频变压器等效为一理想变压器和一个并联于变压器原边的励磁

电感 L M。变压器的匝比: n =
N p

N s
, N P = N 1 + N 2 ,因开关频率远大于输入电压频率,可认为

变换器的输入电压在一个开关周期里是不变的。

在图2中,电感L B 为加速电感, 工作于完全能量转换方式,而反激变换器的励磁电感电流



图 1　反激变换器主电路及其变频控制电路原理

Fig. 1　T he pr inciple cir cuit of flyback conver ter and it s cont ro l cir cuit

iM 工作在DCM、CCM 之间。设开关在导通前一瞬间, 电流 iL
B
、iM 和 i S是零值。开关管的导通时

刻为 t = T 0 (图 3) ,流过开关管的电流 i ds由零开始增加。由于储能电容 C上的电压V C 在一个

开关周期里接近恒定, 磁化电流 iM 按下式线性增加:
diM
dt

=
V C

L M
。如果输入电压 V in低于

N 1

N p
�V C ,那么二极管 D反偏, iL

B
= 0。否则就有电流 i L

B
流过 D、变压器的原边 N 1和开关管

图 2　变换器等效主电路

F ig . 2　Equivalent principle circuit of conver ter

T ,开关管的电流按下式变化
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图 3　主电路工作波形图

Fig. 3　F lyback converter 's key w avefo rms

diL
B

dt
=

V in -
N 1

N p
�V C

L B
。 ( 1)

　　由于N 1、N 2的磁耦合,流过N 1、N 2的电

流 iP = -
N 1

N P
� iL

B
, 储能电容上的电流 iC 为

i C = iM + i P = iM -
N 1

N P
�i L B。 ( 2)

从而有

iM = iC +
N 1

N P
�i L B。 ( 3)

由上式可看出, 在开关管导通期间, 变压器的

磁化电流由两部分组成: 一是来自于储能电

容的电流 iC ,一是直接来自于整流后的输入

电流 i L
B
。直接从电源端获得能量使变换器效

率得到提高。由图 2知开关管的电流 ids由电

容电流和加速电感上的电流组成

ids = iC + iL
B

= iM + ( 1 -
N 1

N P
) � iL

B
。

( 4)

　　开关导通期间,图 1中的过零比较器 A

输出低电平, 过零比较器 B输出高电平,门闩

触发器置1端、输出 Q 保持为零状态, 保持开

关管的导通状态。当取样信号电平达到比较

器 C 的门槛电平 V EA ,比较器 C 输出高电平送到门闩触发器置 0端, 使门闩触发器输出端 Q

由“1”到“0”, (由高变低) , 与延迟电路并联的二极管 Dd导通, 快速地控制开关管的关断(此时

记为T 1 )。开关管关断后, 电流 iL
B
和 iC 不会立即停止, 而是继续给开关管的(输出)电容充电,

开关管两端电压开始上升。当开关管电压达到: V ds = V C + nV o时(此时记为T 2) ,变压器副边

整流二极管 Do 正偏导通, 开关管漏源电压被钳位在 V C + nV o 。副边有电流 iS = -
N P

N S
� iP 。

在 t = T 2时, 输入端的加速电感电流 iL B
开始沿二极管 D、原边线圈N 2和储能电容 C流动, 由

于线圈 N 2和 N S 的磁耦合, i L
B
也反映到变压器的副边。由图 3,副边电流 i S由两部分组成

iS =
N P

N S
�iM +

N 2

N S
�i L

B
。 ( 5)

上式中第一项来自于开关管导通时储存在变压器原边磁场里的能量, 第二项则表明直接取自

加速电感L B 储存的能量,实际上也就是直接从输入获得能量。

因开关管关断,过零比较器的输出 A 和B 改变了状态。但触发器的输出不变,开关管仍保

持关断状态。从图 3知,在 T 2之后,电流 iL B
和 iM 线性地下降,其下降的斜率分别为

diL
B

dt
=

V C +
N 2

N S
�V o - V in

L B
, ( 6)

diM
dt

= -
nV o

L M
。 ( 7)
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iL
B
降到零的时刻记为 T 3 ,此时二极管 D关断。变压器副边电流继续按 iS = -

N P

N S
�iP的规律减

少,直至降到零(记降到零时刻为 T 4)。

为使反激变换器在 DCM 和 CCM 之间,即临界电流导通模式,变压器副边电流 i S降到零

的 T 4时刻,开关管应立即导通。因为 T 4 时变压器副边取样电压使比较器B 由“0”变为“1”,门

闩触发器的输出 Q 也由“0”变为“1”, 二极管 Dd截止。由于开关管关断时其端电压为: V ds( off)

= V C + nV o , 若在 T 4时开启,导通损耗会比较大。为降低开关导通损耗,需要延迟开关管的开

通时间, 延迟时间由控制电路决定。在 T 4时高频变压器的励磁电感与开关管的漏源间电容 Cds

形成了串联谐振电路。谐振期间,开关端电压 V ds随着电容 Cds放电电压的减少而减少,在图 3

谐振电压过零点时, 开关电压承受的电压最小: V ds ( Off) = V C - nV o , (此时 t= T 5)。因此控制电

路的延迟时间 TD理论上应等于谐振周期的一半,即 TD = � L MCds 。T 5时开关管导通,比较

器 A 的输出由“1”到“0”,门闩触发器的置“1”端 S也由“1”到“0”, 触发器的输出 Q 保持“1”不

变。开关的瞬时开通和关断是由变压器原边和副边的取样电压与比较器参考电平相比较决定

的。控制电路输出的 V gs无固定的频率,开关管的开通时间和关断时间是变化的。当输入电压

最高、负载最轻时开关频率最高,相反最低的开关频率出现在负载满载、输入电压最低时。

2　实验结果

在一个输出功率为 56 W 的反激变换器实验装置上验证了变频控制技术的可行性。电路

主要元件参数:快恢复二极管 Do 和 D: FR307, 高频变压器采用 EI-40磁芯, 原边: N 1= N 2=

33匝,副边 N S = 16匝。电容Cin: 220 �F/ 450 V , C: 330 �F/ 400 V ,加速电感 L B 约 560 �H,

开 关管采用 N 沟道 MOS 管 IRFP450 ( 500 V, 14 A, 0. 40 � ) , 输出 滤波电容 Co:

3×2200 �F/ 50 V。图 4和图 5分别是加速电感上的电流 iL
B
和开关管的漏源电压V ds与电流 ids

实测波形,图 4中加速电感电流上升的斜率与下降的斜率不同,符合公式( 1)和( 6) ,图 5显示

图 4　电感 L B 上的电流 iL
B
波形

F ig . 4　Exper imental cur rent w avefo rm of

t he boost inducto r LB

图 5　开关管漏源电流 ids和

漏源电压 V ds波形

Fig . 5　Experiment al curr ent and voltag e

waveforms of the M OSFET
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图 6　开关频率随负载变化曲线

Fig . 6　Sw itch-fr equency var iat ion

with the lo ad

出了开关管的管电流降到较低值时开关管才由导

通状态转入截止状态,基本实现了零电流的开通

与关断,开关管的管耗很低。这与理论分析基本吻

合。图 6是输出电压稳定条件下负载在 25～40 �
范围变化时开关频率相应变化曲线。从图上可看

出开关频率是变化的,较高的开关频率出现在较

轻负载时,负载加重时开关频率降低。

由于实测的变换器的最低工作效率( 84 % )

出现在低电压输入时,而最高输入电压时可获得

较高的工作效率( 94 % ) ;源侧功率因数高于 0. 9,

因此该电路对输入电压有最低标准要求。需要完

善之处是有待通过电路元件的合理配置(比如改

进高频变压器的缠绕方法)来降低电磁干扰。

3　结　论

新型的单级开关变频控制技术,为获得宽范围的输入电压和负载条件, 使用变频控制技

术,控制变换器工作在临界 DCM 状态(即电流不连续导通和连续导通的交界处)。通过检测临

界 DCM 状态, 调整变频控制器的控制频率,经过一个适当的延迟,当开关管的端电压由于并

联电容的放电达到或接近最小值时,控制开关管导通;在开关管电流降至较低值时, 关断开关

管,使得开关管的通断损耗大大减少。同时直接能量传递提高了变换器的效率。本电路的拓扑

最适合通用输入电压( 90～220 V)时,输出中小功率的应用场合。
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A Variable-Frequency Control Technique

to Reduce Switching Loss

ZHAO Zhi-wei,　L I Xiang-chao ,　CHEN Zhong-rong
( Departmen t of Electron ic Engineering , NIM , Nanj ing　210044, China)

Abstract: A variable-frequency control technique is applied to the flyback converter to reduce

converter's sw itching loss. It makes the f lyback transform er w orking at the boundary o f the

cont inuous conduct ion mode ( CCM ) and discont inuous conduct ion mode( DCM ) and having a

w ider r ange of the load than ever; meaw hile the converter's ef f iciency is improved.

Key words : variable-fr equency control ; fly back converter; switching loss
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