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摘要：当移相控制有源整流全桥（ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ）变换器中的输出整流二极管反向恢复时，整流二极管存在很高

的尖峰电压，增加了二次侧开关管和二极管的电压应力。 为解决上述问题，在一次侧引入了 １ 个谐振电感和

２ 个箝位二极管的辅助网络。 详细分析了该变换器改进后的工作原理及稳态特性，并给出了主要参数的具体

设计方法。 在此基础上，设计了一台 １．２５ ｋＷ 实验样机并进行了实验验证，实验结果证实了所提方法的可

行性。
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０　 引言

随着全球环境问题的日益凸显和化石能源危机

的加剧，电动汽车的研发和推广迫在眉睫［１⁃２］，而电

动汽车需要配有大功率蓄电池储能装置，ＤＣ ／ ＤＣ 环
节常选用全桥变换器。 传统的全桥变换器采用移相
控制方式，利用变压器漏感和开关管的寄生电容作
为谐振元件，以实现零电压开关 ＺＶＳ（Ｚｅｒｏ Ｖｏｌｔａｇｅ
Ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ），在中大功率应用场合备受青睐，但是传

统的移相全桥电路存在软开关范围窄［３⁃５］、移相控制

过程中环流损耗大［６⁃７］、输出整流二极管存在电压尖

峰［８⁃９］等缺点。
为了改善和消除传统移相全桥电路存在的问

题，专家学者开展了很多相关工作。 文献［１０⁃１２］添
加有源辅助电路增加滞后管的 ＺＶＳ 范围，但是需要
增加额外的辅助开关管和电感元件，控制比较复杂，
而且辅助电路的损耗不能忽略。 文献［１３］在一次
侧串联饱和电感以增加软开关范围，然而饱和电感
的损耗比较大。 文献［１４］在超前桥臂和滞后桥臂
并联 ＬＣ 辅助网络，原边开关管在全负载范围均可以
实现 ＺＶＳ，但是其辅助电流近似恒定，与负载无关，
在重载时额外增加了一次侧开关管的电流应力和导
通损耗，降低了变换器效率。 此外，为了解决一次侧
环流损耗问题，文献［１５］采用频率调制的方法，通
过改变串联升压电容的电压来调节输出电压，避免
了一次侧环流损耗，但是该方案失去了移相全桥电
路的特性，增加了控制电路的复杂性且磁性元件设
计困难。 文献［１６］利用变压器的辅助绕组对原边
电流进行复位，以减小环流，缺点在于增加了变压器

设计的复杂性。
相对于传统的移相全桥电路，文献［１７⁃１８］提出

一种采用移相控制有源整流的全桥变换器，在二次
侧加入有源可控开关管，采用二次侧移相控制，该变
换器具备一次侧环流损耗小、原边开关管实现软开
关与负载无关、占空比丢失小等优点，很好地解决了
传统移相全桥电路原边续流损耗较高、滞后管在轻
载条件下难以实现软开关的问题，但是其输出整流
二极管存在反向恢复问题，二极管上会产生较高的
尖峰电压，增加了二次侧开关管和二极管的电压应
力。 本文通过在一次侧引入 １ 个谐振电感和 ２ 个箝
位二极管的电路形式，以抑制输出整流二极管上的
电压振荡和电压尖峰，详述了该变换器改进后的工
作原理，在实验室搭建了一台 １．２５ ｋＷ 的原理样机
并进行实验验证。

图 １ 加箝位二极管的 ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变换器主电路

Ｆｉｇ．１ Ｍａｉｎ ｃｉｒｃｕｉｔ ｏｆ ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ
ｗｉｔｈ ｃｌａｍｐｉｎｇ ｄｉｏｄｅｓ

１　 工作原理和时域分析

图 １ 给出了加箝位二极管的移相控制有源整流
全桥（ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ）变换器主电路拓扑。 图中，一次
侧 Ｓ１—Ｓ４ 为主功率开关管；ＶＤ１—ＶＤ４分别为 Ｓ１—Ｓ４

的体二极管；Ｃ１—Ｃ４ 分别为 Ｓ１—Ｓ４ 的寄生电容；Ｌｒ

为谐振电感；ＤＣ１和 ＤＣ２为箝位二极管；Ｌｍ 为变压器 Ｔ
的励磁电感；二次侧 Ｑ５、Ｑ６ 为有源整流开关；ＣＤＲ５—
ＣＤＲ８ 分别为整流二极管 ＶＤ５—ＶＤ８的结电容；Ｌｆ 为输
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出滤波电感；Ｃｏ 为输出滤波电容；Ｒ 为负载；Ｖｒｅｃｔ为
二次侧有源整流后的电压。 每个桥臂的 ２ 个开关管
均为互补导通，Ｓ１ 和 Ｓ４、Ｓ２ 和 Ｓ３ 分别同时导通和关
断；Ｑ５、Ｑ６ 分别与 Ｓ１ 和 Ｓ４、Ｓ２ 和 Ｓ３ 的驱动信号相差
一个相位，即移相角 φ，通过调节移相角的大小来调
节输出电压。 考虑输出整流二极管的结电容，以模
拟整流二极管的反向恢复。

图 ２ 给出了加箝位二极管的 ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变换器
主要工作波形。 在一个开关周期中，该变换器共有
１８ 种工作模态。 在分析前做如下假设：①所有开关
管、二极管均为理想器件（输出整流二极管除外，它
等效为一个理想二极管和一个电容并联［１９］ ）；②所
有的电感、电容和变压器均为理想器件；③Ｃ１—Ｃ４

均取 Ｃｏｓｓ，ＣＤＲ５—ＣＤＲ８均取 ＣＤＲ；④Ｌｆ≫Ｌｒ ／ Ｋ２，其中变
压器原副边匝比 Ｎｐ ∶Ｎｓ ＝Ｋ ∶１；⑤变压器的漏感极小，
忽略不计，其各开关模态工作情况描述如下。

图 ２ 加箝位二极管的 ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变换器主要波形

Ｆｉｇ．２ Ｋｅｙ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｗｉｔｈ
ｃｌａｍｐｉｎｇ ｄｉｏｄｅｓ

（１）开关模态 ０［０，ｔ０）：ｔ０ 时刻之前，开关管 Ｓ２、
Ｓ３、Ｓ６ 导通，输出整流管 ＶＤ６、ＶＤ７ 导通，一次侧向二
次侧提供能量。

（２）开关模态 １［ ｔ０，ｔ１）：在 ｔ０ 时刻，关断 Ｓ２、Ｓ３，
原边电流 ｉｐ 给 Ｃ２、Ｃ３ 充电，同时给 Ｃ１、Ｃ４ 放电。 随
着 ＶＡＢ开始下降，变压器副边电压也相应下降，在这
段时间，当电压 ＶＢＡ下降为 ０ 时，该模态结束。

（３）开关模态 ２［ ｔ１，ｔ２）：在 ｔ１ 时刻，ＣＤＲ８放电到
０，ＶＡＢ开始反向增加，原边电流 ｉｐ 快速减小，副边电
流 ｉｓ 也快速减小，二极管 ＶＤ８导通，输出滤波电感电
流流经 ＶＤ７、Ｑ６ 和 ＶＤ８，变压器二次侧绕组相当于短

路状态。
（４）开关模态 ３［ ｔ２，ｔ３）：在 ｔ２ 时刻，Ｃ１、Ｃ４ 的电

压下降为 ０，Ｃ２、Ｃ３ 的电压上升到 Ｖｉｎ，ＶＤ１、ＶＤ４自然
导通，此时可以零电压开通 Ｓ１ 和 Ｓ４。 在此模式下，
变压器二次侧绕组始终处于短路状态，电源电压 Ｖｉｎ

直接施加到谐振电感 Ｌｒ 上，原边电流 ｉｐ 快速减小，
当 ｉｐ 下降到和励磁电感的电流 ｉＬｍ 相等时，进入模
态 ４。

ｉｐ（ ｔ）＝
Ｖｉｎ

Ｌｒ
（ ｔ－ｔ２）＋ｉｐ（ ｔ２） （１）

（５）开关模态 ４［ ｔ３，ｔ４）：在 ｔ３ 时刻，变压器副边
电流 ｉｓ 减小到 ０，Ｌｒ 和 ＣＤＲ６开始谐振，给 ＣＤＲ６充电，
此时由于励磁电感 Ｌｍ 很大，可以等效为恒流源，该
模态的等效电路为图 ３。 在 ｔ３ 时刻，Ｃ′ＤＲ６的电压初始
值为 ０，原边电流初始值为 ｉＬｍ（ ｔ３），参考图 ３，可以得
到 ｉｐ 和 Ｃ′ＤＲ６的电压表达式分别为：

ｉｐ（ ｔ）＝ Ｉｍｐ－
Ｖｉｎ

Ｚｒ
ｓｉｎ［ω（ ｔ－ｔ３）］ （２）

ＶＣ′ＤＲ６
＝Ｖｉｎ｛１－ｃｏｓ［ω（ ｔ－ｔ３）］｝ （３）

Ｉｍｐ ＝
Ｖｉｎ

Ｌｒ＋Ｌｍ

Ｔｓ

４
（４）

其中， Ｉｍｐ 为励磁电流峰值； Ｔｓ 为开关周期； Ｚｒ ＝
Ｌｒ ／ ＣＤＲ ；ω ＝ １ ／ ＬｒＣＤＲ ；Ｃ′ＤＲ６为 ＣＤＲ６折算至一次侧

的等效电容，Ｃ′ＤＲ６ ＝ＣＤＲ６ ／ Ｋ２。

图 ３ 开关模态 ４ 的等效电路

Ｆｉｇ．３ Ｅｑｕｉｖａｌｅｎｔ ｃｉｒｃｕｉｔ ｏｆ Ｍｏｄｅ ４

从式（３）可以看出，Ｃ′ＤＲ６ 电压最大值为 ２Ｖｉｎ，但
当 Ｃ 点电位等于 Ｖｉｎ时，二极管 ＤＣ１导通，将谐振电感
中多余的能量回馈到输入电源中，Ｃ 点电位被箝位
在 Ｖｉｎ，降低了输出整流二极管的电压应力，抑制了
输出整流二极管上的电压振荡。

（６）开关模态 ５［ ｔ４，ｔ５）：在 ｔ４ 时刻，Ｓ１、Ｓ４ 已经开
通，ｉＬｒ流经 Ｓ１、ＤＣ１，谐振电感 Ｌｒ 被短路，谐振电感电
流 ｉＬｒ保持不变，其大小为谐振电感 Ｌｒ 和整流二极管
结电容 Ｃ′ＤＲ６谐振的电流峰值，原边电流 ｉｐ 阶跃下降
到 ｉＬｍ（ ｔ４），此时电源电压直接加到励磁电感 Ｌｍ 上，
输出滤波电感电流 ｉＬｆ 通过 ＶＤ７、ＶＤ８续流，变压器二
次侧绕组相当于开路。

ｉｐ（ ｔ）＝
Ｖｉｎ

Ｌｍ
（ ｔ－ｔ４）＋ｉｐ（ ｔ４） （５）

（７）开关模态 ６［ ｔ５，ｔ６）：在 ｔ５ 时刻，Ｑ５ 开通，此
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时由于 Ｑ５ 和 ＶＤ７同时导通，变压器二次侧绕组再次
处于短路状态，原边电流 ｉｐ 快速增加到谐振电感电
流，流过箝位二极管 ＤＣ１的电流降为 ０，电源电压 Ｖｉｎ

加到谐振电感 Ｌｒ 上，ｉｐ 线性增加，ｉＤ７线性减小。
（８）开关模态 ７［ ｔ６，ｔ７）：在 ｔ６ 时刻，流过二极管

ＶＤ７的电流减小为 ０，谐振电感 Ｌｒ 和 ＣＤＲ７开始谐振，
给 ＣＤＲ７充电，此时由于励磁电感和输出滤波电感很
大，可以等效为恒流源，该模态的等效电路为图 ４。
在 ｔ６ 时刻，Ｃ′ＤＲ７的电压初始值为 ０，原边电流初始值
为 ｉｐ（ ｔ６）＝ ｉＬｆ（ ｔ６） ／ Ｋ－ｉＬｍ（ ｔ６），参考图 ４，可以得到 ｉｐ
和 Ｃ′ＤＲ７电压表达式分别为：

ｉｐ（ ｔ）＝
ｉＬｆ（ ｔ６）

Ｋ
－ｉＬｍ（ ｔ６）＋

Ｖｉｎ

Ｚｒ
ｓｉｎ［ω（ ｔ－ｔ６）］ （６）

ＶＣ′ＤＲ７
＝Ｖｉｎ｛１－ｃｏｓ［ω（ ｔ－ｔ６）］｝ （７）

图 ４ 开关模态 ７ 的等效电路

Ｆｉｇ．４ Ｅｑｕｉｖａｌｅｎｔ ｃｉｒｃｕｉｔ ｏｆ Ｍｏｄｅ ７

（９）开关模态 ８［ ｔ７，ｔ８）：在 ｔ７ 时刻，ｉＬｒ达到谐振
电流的峰值，二极管 ＤＣ１导通，谐振电感 Ｌｒ 被短路，
ｉＬｒ保持不变，ｉｐ 阶跃下降到 ｉｐ（ ｔ６），电源电压直接加
到变压器一次绕组上，在这段时间，ｉＬ ｆ 开始线性增
加，ｉｐ 随之线性增加，ＤＣ１ 的电流线性减小，到 ｔ８ 时
刻，ｉｐ 和 ｉＬｒ相等，ＤＣ１自然关断，该模态结束。

（１０）开关模态 ９［ ｔ８，ｔ９）：在此模态中，ｉｐ 和 ｉＬｒ相
等，电源电压加到谐振电感 Ｌｒ 和励磁电感 Ｌｍ 上，ｉｐ
线性增加，一次侧向二次侧提供能量。

ｉｐ（ ｔ）＝
Ｖｉｎ－ＫＶｏ

Ｌｒ＋Ｋ２Ｌｆ

（ ｔ－ｔ８）＋ｉｐ（ ｔ８） （８）

在 ｔ９ 时刻，Ｓ１、Ｓ４ 关断，变换器开始下半个周期
的工作，其工作情况类似于上述的半个周期。

２　 电路特性分析

２．１　 谐振电感 Ｌｒ 对变换器的影响

适当选取 Ｌｒ 的值，可以抑制输出整流二极管的

反向恢复，但会带来占空比丢失的问题，如图 ５ 所
示。 为了更好地分析变换器的工作特性，下面求解
变换器的电压增益。

由图 ５ 可知，有效占空比 Ｄｅ 和占空比丢失 Ｄｌｏｓｓ

分别为：
Ｄｅ ＝Ｄｍ－Ｄｌｏｓｓ （９）

Ｄｌｏｓｓ ＝
２Ｌｒ

ＫＶｉｎＴｓ
Ｉｏ－

ＶｏＴｓ

４Ｌｆ
（１－Ｄｅ）

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú （１０）

图 ５ 占空比丢失示意图

Ｆｉｇ．５ Ｓｃｈｅｍａｔｉｃ ｏｆ ｄｕｔｙ ｌｏｓｓ

Ｄｍ ＝ １－
２（ ｔｄ＋ｔφ）

Ｔｓ
（１１）

其中，Ｄｍ 为原边最大占空比；ｔｄ 为死区时间；ｔφ 为移
相角 φ 对应的时间。

负载电流 Ｉｏ 为：

Ｉｏ ＝
Ｖｏ

Ｒ
（１２）

变换器的电压增益 Ｇ 满足：

Ｇ＝
Ｖｏ

Ｖｉｎ
＝
Ｄｅ

Ｋ
（１３）

由式（９）—（１３）可得该变换器的电压增益为：

Ｇ＝
Ｖｏ

Ｖｉｎ
＝

ＫＬｆＭ
Ｌｒ

æ

è
ç

ö

ø
÷

２

＋
２ＬｆＤｍ

Ｌｒ
－
ＫＬｆ

Ｌｒ
Ｍ （１４）

其中，Ｍ＝
２Ｌｒ

Ｋ２ＴｓＲｏ

－
Ｌｒ

２Ｋ２Ｌｆ

＋１。

由式（１４）可以绘制电压增益 Ｇ 和 Ｄｍ 的曲线
图，如图 ６ 所示。 从图中可以看出，当占空比 Ｄｍ 一
定时，电压增益随着谐振电感 Ｌｒ 的增加而减小，所
以要选择合适的变比 Ｋ，满足输出电压的要求，同时
适当选取 Ｌｒ 的值可以抑制整流二极管的反向恢复，
所以 Ｌｒ 的值应折中考虑选取。

图 ６ 变换器电压增益曲线

Ｆｉｇ．６ Ｖｏｌｔａｇｅ ｇａｉｎ ｏｆ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ
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２．２　 箝位二极管的选择
由工作模态分析表明，每个箝位二极管在一个

周期内导通 ２ 次：第一次导通发生在 ＶＤ５或 ＶＤ６开始
反向恢复的时候，流过箝位二极管的电流 ｉＤＣ为原边
电流 ｉｐ 和谐振电感电流 ｉＬｒ 之差，电流下降速度为
Ｖｉｎ ／ Ｌｍ，Ｑ５ 或 Ｑ６ 一旦开通，由于此时谐振电感 Ｌｒ 和
变压器绕组都处于短路状态，ｉｐ 快速增加到 ｉＬｒ，箝位
二极管电流 ｉＤＣ随之快速下降到 ０，输入电压 Ｖｉｎ会直
接施加在箝位二极管的两端，引起较大的反向恢复
电流，因此需选用快恢复二极管；第二次导通出现在
ＶＤ７或 ＶＤ８发生反向恢复的时候，此时输出滤波电感
电流 ｉＬ ｆ 和原边电流 ｉｐ 缓慢增加，流过箝位二极管的
电流以相同速度减小，因此关断损耗可忽略。 但是，
若该变换器工作在轻载或空载时，箝位二极管仍然
会出现反向恢复问题，所以箝位二极管建议采用的
是 ＳｉＣ 二极管，本文选用的箝位二极管型号为
Ｃ３Ｄ０４０６０。 　
２．３　 参数设计

实验样机的主要设计指标为：输入电压 Ｖｉｎ ＝
４００ Ｖ，输出电压 Ｖｏ ＝ ２５０ Ｖ，输出电流 Ｉｏ ＝ ５ Ａ，开关
频率 ｆｓ ＝ １３０ ｋＨｚ。

（１）变压器 Ｔ 匝比 Ｋ 的确定。
ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变换器存在占空比丢失现象，设副

边最大有效占空比 Ｄｅ ＝ ０．８，高频变压器原副边匝比
Ｋ 为：

Ｋ＝
ＶｉｎＤｅ

Ｖｏ＋２ＶＤ＋ＶＬｆ
（１５）

本文 选 用 的 输 出 整 流 二 极 管 的 型 号 为
ＨＦＡ１５ＴＢ６０，其导通压降 ＶＤ ＝ １．３ Ｖ，输出滤波电感
压降 ＶＬｆ ＝ ０．６ Ｖ，变压器变比 Ｋ ＝ １．２６。 根据电磁感
应定律，可得变压器副边匝数的计算公式为：

Ｎｓ ＝
Ｖｏ＋２ＶＤ＋ＶＬｆ

４ｆｓＢｍＡｅ
（１６）

选取铁氧体材质磁芯，型号为 ＰＱ３５ ／ ３５，磁芯截
面积 Ａｅ ＝ １９６ ｍｍ２，最大工作磁通密度 Ｂｍ ＝ ０．１５ Ｔ，
可得到变压器副边匝数 Ｎｓ ＝ １６．５６，实际取副边匝数
Ｎｓ ＝ １７，进而可得变压器原边匝数为：

Ｎｐ ＝ＫＮｓ ＝ １．２６×１７＝ ２１．４２ （１７）
实际取原边匝数 Ｎｐ ＝ ２２。
（２）励磁电感 Ｌｍ 和谐振电感 Ｌｒ 的设计。
从原边开关管实现 ＺＶＳ 范围角度考虑励磁电

感 Ｌｍ 和谐振电感 Ｌｒ 的设计。 由于变换器原边开关

管占空比始终为 ０．５，励磁电流峰值 Ｉｍｐ独立于负载，
Ｌｍ 取值越小，励磁电流峰值 Ｉｍｐ越大，越有助于原边
开关管实现 ＺＶＳ，但此时原边无功环流损耗增加，综
合考虑取励磁电流峰值 Ｉｍｐ ＝２ Ａ。 同时若保证在 １ ／ ３
负载及以上时能实现 ＺＶＳ，则谐振电感 Ｌｒ 需满足：

１
２
ＬｒＩ２ｐ≥２ＣｏｓｓＶ２

ｉｎ （１８）

在 １ ／ ３ 负载时，原边开关管关断或开通时，变压
器 Ｔ 的原边电流 Ｉｐ 表达式为：

Ｉｐ ＝
Ｉｏ ／ ３＋ΔｉＬｆ ／ ２

Ｋ
＋Ｉｍｐ （１９）

本文选用的开关管型号为 ＳＴＷ３５Ｎ６５Ｍ５，开关
管输出电容 Ｃｏｓｓ ＝ ７０ ｐＦ；取输出滤波电感电流最大
脉动量 ΔｉＬｆ ＝ ２０％ Ｉｏ。 结合式（４）、（１８）和（１９）可
得：励磁电感 Ｌｍ ＝ ３７０ μＨ，谐振电感 Ｌｒ ＝ １２ μＨ。

（３）输出滤波电感 Ｌｆ 的设计。
ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变换器的输出滤波电感设计与传统

移相全桥变换器类似，输出滤波电感 Ｌｆ 的计算公
式为：

Ｌｆ ＝
Ｖｏ

２ｆｓ（２０％Ｉｏ）
１－

Ｖｏ

Ｖｉｎ ／ Ｋ－２ＶＤ－ＶＬｆ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＝ １９６ （μＦ）

（２０）
（４）输出滤波电容 Ｃｏ 的设计。
输出滤波电容的大小与输出电压纹波大小密切

相关，本文选取电压纹波峰峰值 ΔＶｏｐｐ ＝ １００ ｍＶ，输
出滤波电容的计算公式为：

Ｃｏ ＝
Ｖｏ

８Ｌｆ（２ｆｓ） ２ΔＶｏｐｐ
１－

Ｖｏ

Ｖｉｎ ／ Ｋ－２ＶＤ－ＶＬｆ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＝ ４．８ （μＦ）

（２１）
为了稳定输出电压且减小电解电容的等效串联

电阻 （ ＥＳＲ），选用 ２ 个 １００ μＦ ／ ４２０ Ｖ 电解电容
并联。

３　 实验结果与讨论

为了验证加箝位二极管之后 ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变换器
的工作原理，依据 ２．３ 节参数设计，在实验室搭建了
一台 １．２５ ｋＷ 的原理样机。

图 ７ 和图 ８ 分别为在满载和 １ ／ ３ 负载情况下的
主要实验波形。 图 ７（ａ）和图 ８（ａ）从上到下依次为
原边电流 ｉｐ、谐振电感电流 ｉＬｒ、桥臂中点电压 ＶＡＢ和
变压器原边电压 ＶＣＢ，从图中可以看出当输出整流二
极管发生反向恢复时，箝位二极管导通，谐振电感 Ｌｒ

被短路，ｉＬｒ保持不变，Ｃ 点电位被箝位在 ０ 或 Ｖｉｎ，ＶＣＢ

基本没有电压振荡和电压尖峰。 图 ７（ｂ）和图 ８（ｂ）
给出了有源整流开关 Ｑ５ 和输出整流二极管 ＶＤ７两端
的电压，由图可知，输出整流管发生反向恢复时，Ｑ５

和 ＶＤ７两端电压振荡很小，说明加入箝位二极管后，
在满载和 １ ／ ３ 负载时都有效地抑制了输出整流二极
管上的电压尖峰，减小了二次侧开关管和整流二极
管的电压应力。 图 ７（ｃ）和图 ８（ｃ）给出了原边开关
管 Ｓ２、Ｓ４ 的驱动信号 ＶＧＳ２、ＶＧＳ４和漏源电压 ＶＳ２、ＶＳ４，
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图 ７ 满载时主要实验波形

Ｆｉｇ．７ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｕｎｄｅｒ ｆｕｌｌ ｌｏａｄ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ

图 ８ １ ／ ３ 负载时主要实验波形

Ｆｉｇ．８ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｕｎｄｅｒ １ ／ ３ ｌｏａｄ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ

可以看出 Ｓ２ 和 Ｓ４ 均实现了 ＺＶＳ，此时原边开关管实
现软开关情况一致，可知原边开关管在 １ ／ ３ 负载及

以上均实现了 ＺＶＳ。
图 ９ 进一步给出了不加辅助网络情况下，在负

载 ５０ Ω、输入电压 ３２０ Ｖ 时有源整流开关 Ｑ５ 和二极
管 ＶＤ７ 两端电压的实验波形，可以明显看出，振荡很
剧烈，尖峰电压已接近二次侧功率器件耐压极限值。
由上述实验可以得出，在加辅助网络后，二次侧电压
振荡衰减很多，同时电压尖峰得到有效抑制。

图 ９ ＶＱ５、ＶＤ７实验波形

Ｆｉｇ．９ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ＶＱ５ ａｎｄ ＶＤ７

表 １ 给出了 ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变换器在满载时的损耗
分布，从表中可以看出，变压器和整流管的损耗占据
了相当大的一部分，可针对变压器和整流管进行优
化来进一步提高效率。 图 １０ 为在额定输出 ２５０ Ｖ
时不同负载下的效率曲线，变换器在整个负载范围
内具有较高的效率，变换器在满载时效率最高，为
９５．１％。

表 １ 满载时变换器损耗分布

Ｔａｂｌｅ １ Ｌｏｓｓ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎ ｏｆ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｓ ｕｎｄｅｒ
ｆｕｌｌ ｌｏａｄ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ

元器件 损耗 ／ Ｗ 元器件 损耗 ／ Ｗ
原边开关管 １２．６６ 变压器 ２１．９０
副边开关管 ５．１５ 谐振电感 ０．９３

整流管 １７．１１ 其他 ５．０２
箝位二极管 １．０５

图 １０ 变换器的效率曲线

Ｆｉｇ．１０ Ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ｗａｖｅｆｏｒｍ ｏｆ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ

４　 结论

本文重点讨论了加箝位二极管的 ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ 变
换器结构，详细分析了变换器改进后的工作特点，并
给出了主要参数的设计方法，为验证理论分析的正
确性，搭建了一台 １．２５ ｋＷ 的实验样机，并给出了实
验结果。 通过在一次侧引入 １ 个谐振电感和 ２ 个箝
位二极管的电路形式，不仅保留了基本 ＰＳＣＡＲ⁃ＦＢ
变换器的优点，同时还抑制了二次侧整流二极管的
电压振荡和电压尖峰，从而减小了二次侧开关管和
整流二极管的电压应力，实际工作过程与理论分析
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一致。
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ｚｅｒｏ ｖｅｃｔｏｒ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ ｏｆ ｖｉｒｔｕａｌ ｒｅｃｔｉｆｉｅｒ ｉｓ ｉｍｐｒｏｖｅｄ ｔｏ ＳＶＰＷＡＭ，ａｎｄ ＶＳＶＰＷＭ（Ｖｉｒｔｕａｌ Ｓｐａｃｅ Ｖｅｃｔｏｒ Ｐｕｌｓｅ
Ｗｉｄｔｈ Ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ） ｉｓ ｅｍｐｌｏｙｅｄ ｉｎ ｔｈｅ ｖｉｒｔｕａｌ ｉｎｖｅｒｔｅｒｓ． Ｆｉｎａｌｌｙ，ｓｉｍｕｌａｔｉｖｅ ａｎｄ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｒｅｓｕｌｔｓ ｖｅｒｉｆｙ ｔｈｅ ｅｆｆｅｃ⁃
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Ｋｅｙ ｗｏｒｄｓ：Ｔｈｒｅｅ⁃Ｌｅｖｅｌ Ｄｉｒｅｃｔ Ｍａｔｒｉｘ Ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ（ ＴＬＤＭＣ）；ｖｉｒｔｕａｌ ｒｅｃｔｉｆｉｅｒ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ；Ｓｐａｃｅ Ｖｅｃｔｏｒ Ｐｕｌｓｅ Ｗｉｄｔｈ
Ａｍｐｌｉｔｕｄｅ Ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ（ＳＶＰＷＡＭ）；Ｖｉｒｔｕａｌ Ｓｐａｃｅ Ｖｅｃｔｏｒ Ｐｕｌｓｅ Ｗｉｄｔｈ Ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ（ＶＳＶＰＷＭ）

（上接第 ３２ 页 ｃｏｎｔｉｎｕｅｄ ｆｒｏｍ ｐａｇｅ ３２）
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（Ｋｅｙ Ｌａｂｏｒａｔｏｒｙ ｏｆ Ｐｏｗｅｒ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ ｆｏｒ Ｅｎｅｒｇｙ Ｃｏｎｓｅｒｖａｔｉｏｎ ａｎｄ Ｍｏｔｏｒ Ｄｒｉｖｅ ｏｆ Ｈｅｂｅｉ Ｐｒｏｖｉｎｃｅ，
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