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文　摘　为提高低输出电压的DC öDC 变换器的效率, 提出

了一种倍流同步整流有源箝位DC öDC 变换器, 电路拓扑主

要包括有源箝位电路、隔离变压器和倍流同步整流电路。分

析了该变换器的工作原理, 并进行了稳态分析, 给出了各开

关器件的电压、电流应力公式。理论分析表明, 该变换器的开

关器件的电压应力特性优异, 开关器件均可实现零电压开

通, 适用于较宽的输入电压范围和较高的开关频率, 实验样

机得到了较高的效率和功率密度。
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　　整流电路是DC öDC 变换器的重要组成部分,

传统的整流器件采用功率二极管。由于功率二极管

的通态压降较高 (压降最小的肖特基二极管也有

0155～ 0. 65V ) , 因此整流损耗较大。由于集成电路

已逐渐采用微功耗设计, 供电电压逐渐降低, 某些工

作站和个人电脑要求有313V 甚至低至118V 的供

电电压[ 1 ]。显然, DC öDC 变换器在输出如此低的电

压时, 整流管的功耗占输出功率的比重将更大, 致使

变换器效率更低。另一方面, 仪器设备的小型化设计

要求尽量缩小其电源的体积, 但耗散功率大恰成为

电源小型化、薄型化的障碍。80年代初, 高频功率

M O SFET 刚开始得到发展, N EC 公司的 S. IKE2

DA 等人就提出了一种新的整流管[ 2 ] , 即采用功率

M O SFET 代替功率二极管作为整流元件, 从而实现

了输出整流管通态压降小、耗散功率低, 效率高的

DC öDC 变换器。功率M O SFET 是一种电压型控制

器件, 它作为整流元件时, 要求控制电压与待整流电

压的相位保持同步才能完成整流功能, 故称为同步

整流电路。为满足更高频率、更大容量的同步整流电

路的需要, 人们不断地探索并提出更新的功率

M O SFET 结构[ 3 ]。

本文提出了一种倍流同步整流有源箝位DC ö

DC 变换器拓扑结构, 并对其进行分析研究。在48V ö

5 V (30A )DC öDC 变换器模块中应用, 实验结果令

人满意, 效率达到90% , 并实现了模块设计的小型

化、薄型化, 尺寸为119mm ×81mm ×12. 7mm。

1　电路拓扑分析
图1为倍流同步整流有源箝位DC öDC 变换器

的主电路拓扑图。变换器采用有源箝位电路, V in为

直流输入电压, S1为主开关, S2为辅助开关, S3和

S4为同步整流管 (S1～ S4均为N 型M O S 管) , T 为隔

离变压器, S2和 C 组成有源箝位网络。D 1～D 4代表

S1～ S4的体二极管, C 1～ C 4代表 S1～ S4的等效结电

容, L lk为 T 的漏感, L m 为 T 的励磁电感, T 1为理

想变压器, 变比为N ÷ 1。工作时 S1和 S2轮流导通, 当

S1关断时, S2导通, 箝位电容C 被并联到 T 的原边,

为漏感电流提供一个低阻抗的无损耗的通路, 从而

在每个开关周期中以最小的损耗来吸收和回放电

能, 同时变压器 T 铁心磁通又可自动复位。整流电

路采用倍流同步整流形式, 同步整流功率M O SFET

S3和 S4采用自驱动控制; L 3和L 4为滤波电感, C 0为

滤波电容, R 0为负载等效电阻, 输出电流由L 3和L 4

电流叠加供给, 故称之为倍流同步整流电路。值得注

意的是, 通常使用M O SFET 时, 控制电压加在栅极

(G)和源极 (S)之间, 而 S3和 S4的控制信号却是加在

栅极 (G) 和漏极 (D ) 之间。这是因为功率M O SFET

内部存在一个反并联的体二极管, 控制信号加在 G

和D 之间就使整流功率M O SFET 在控制信号为零

时具有反向电压阻断能力。

　　传统整流电路工作时, 当滤波电感较小或负载

电阻较大或开关频率 f 0较低时, 将出现电感电流在

一个周期结束前就下降到零并一直保持到周期结束
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图1　倍流同步整流有源箝位DC öDC 变换器拓扑

的情况, 这就是不连续导电工作模式[ 4 ]。而同步整流

电路只有连续导电工作模式, 原因是功率M O SFET

导通后具有双向通流能力。其优点是: 电路在全负

载范围内, 工作状态均属连续导电模式, 控制电路稳

定性好。而传统整流电路往往不适合空载 (或轻载)

工作, 需要预先加一固定负载保证最小输出电流, 使

电路工作在连续导电模式; 在设计传统整流电路的

滤波器时, 为了保证轻载下电流连续, 往往采用较大

电感量的滤波电感, 因而在大电流时功耗较大。在对

功耗要求较苛刻的设计中, 若采用同步整流电路, 则

可以选用较小电感量的滤波电感, 同时增大滤波电

容来满足降低输出纹波的要求, 这样可以明显降低

滤波器损耗, 提高变换器效率。

2　电路工作过程分析
图2为开关 S1和 S2的控制电压时序图。

图2　控制电压时序图

　　下面分4个阶段描述电路的工作过程。

　　第一阶段: 主开关 S1导通阶段 ( t0～ t1) , 等效电

路见图3 (a)。在这个阶段, 主开关 S1导通, 辅助开关

S2截止, 箝位电路断开, 输入电压通过 S1加到 T 1上,

此时 v 1 = V in, v 2 = V inöN > 0, 因而 S4处于导通状

态, S3处于截止状态, T 1副边电流 i2通过L 4、S4为负

载供电 (称L 4的电流 i4为主流) , 同时, L 3的电流 i3

通过负载和 S4续流。在此阶段中V in供给变换器的能

量一部分经变压器传递给负载, 另一部分则转变为

变压器的励磁电感L m的储能。

第二阶段: 主开关 S1关断到D 2开始导通 ( t1～

t2)。t1时刻, S1关断, 由于 T 存在漏感, 输入电流 iS

不会立即降为0, 而是逐渐减小并为 C1充电, v S1上

升, v S2下降; 到 t2时刻, v S2下降到0, D 2开始导通。

整流电路依次经历: S4关断, D 4为 S4续流而导通;

D 3导通, L 4完成由主流到续流的过渡; D 4关断, L 3

完成由续流到主流的过渡; S3零电压导通, D 3关断。

第三阶段: 箝位电路作用阶段 ( t2～ t3) , 等效电

路见图3 (b)。t2时刻起, 由于D 2导通, 箝位电容C 与

变压器的原边绕组并联。t2′时刻, S2零电压开通, D 2

随即因导通压降比 S2大而截止。iC 从D 2导通时起,

先是对C 充电, 同时, iC 逐渐减小, 到 tc 时间, iC 减

小到0, C 放电, S2允许电流 iC 反方向流动。在 t2～ t3

期间, v 1 = - vC , v 2 = - vC öN < 0, 因而 S4处于截止

状态, S3处于导通状态, T 1副边电流 i2< 0, - i2通过

L 3和 S3向负载供电 (L 3主流) , 同时, L 4的电流 i4通

过负载和 S3续流。这一阶段, 励磁电感L m 将储能释

放给负载。

(a) t0～ t1阶段等效电路

(b) t2～ t3阶段等效电路

图3　两个主要工作阶段的等效电路 (忽略漏感)

　　第四阶段: 辅助开关 S2关断到主开关 S1开始导

通 ( t3～ t4)。t3时刻, 驱动信号使 S2关断, 由于 T 存在

漏感, iC 并不立即消失, 而是逐渐减小并为C 2充电,

v S2上升, v S1下降。若L m 较小, 当 v S1减小到0后, - im

的值比 i2öN 还大, 电流- iS 企图给 C 1反向充电, 但

由于D 1开始导通, 为- iS 提供通路, 此时, 主开关 S1

可实现零电压导通。整流电路依次经历: S3关断, D 3

87 清 华 大 学 学 报 (自 然 科 学 版) 1998, 38 (3)

© 1995-2005 Tsinghua Tongfang Optical Disc Co., Ltd.   All rights reserved.



为 S3续流而导通; D 4导通, L 3完成由主流到续流的

过渡; D 3关断, L 4完成由续流到主流的过渡; S4零

电压导通, D 4关断。

从以上分析可以看出, 在 S1～ S4开通时, D 1～

D 4分别已经导通, 因而 S1～ S4实现了零电压开通。

3　电路稳态波形分析及主要参数计算
通过电路稳态波形分析, 不仅可得到电路的稳

态电压、电流波形, 还可得到该DC öDC 变换器的稳

态电压比, 电感电流纹波, 输出电压纹波, 开关器件

的电压、电流应力等重要参数。

3. 1　初步分析

分析时的假定条件: 电路中的电感、电容、功率

M O SFET、二极管等均是理想的; 输出电压的纹波

$ v 0与其平均值V 0相比小得多, 认为 v 0= V 0, i0= I 0;

箝位电容C 上的电压纹波 $ vC 与其平均值V C 相比

也小得多, 认为 vC = V C; 漏感L lk与励磁电感L m 相

比小得多, 认为L lk= 0。

由假定条件可知, 开关转换瞬间完成, 则 t1～ t2,

t3～ t4时间段均可忽略, 记导通比D = ( t1 - t0) ö T S,

D ′= ( t3- t2) ö T S, T S 为开关周期, 则D ′µ 1- D。

由图3可知, D T S 阶段, v 1 = V in , v 4 = V in öN -

V 0; D ′T S 阶段, v 1= - V C , v 4= - V 0, 根据伏秒平

衡规律, 有
V inD T S - V C (1 - D ) T S = 0 (1)

V in

N
- V 0 D T S - V 0 (1 - D ) T S = 0 (2)

解得

V C = V in
D

1 - D
(3)

V 0 =
V in

N
D (4)

变换器的稳态电压变比为

M =
V 0

V in
=

D
N

(5)

　　由以上分析结合图3进一步进行稳态计算, 得到

如图4 (a) 所示的稳态波形, (1) 为主开关 S1的控制

电压 v GS1波形, 图中 Im = I 3öN , I S= I 0öN , I 3+ I 4=

I 0, 由图4 (a) 可进一步得到各电流的纹波峰峰值:

电流变化率的绝对值与该变化率持续时间的乘积,

如

$ i4 (p - p ) =
V in

N L 4
D (1 - D ) T S (6)

$ i3 (p - p ) =
V in

N L 3
D 2T S (7)

$ iC0 (p - p ) =
V in

N L 4
(1 - D ) -

V in

N L 3
D D T S (8)

比较式 (6) 和式 (8) 可看出, 倍流同步整流与无倍流

的同步整流电路 (图1中去掉L 3即是) 相比输出滤波

电容电流纹波小得多, 这样就减小了滤波电容的负

荷; 同时, 电感电流的直流部分 I 3 + I 4等于负载电

流 I 0, 可见负载电流由L 3和L 4共同分担, 因此电感

的直流工作点比无倍流的同步整流电路低, 有利于

降低实际电路中电感的损耗。

由图4 (a) 很容易进一步得到开关电压、电流应

力公式, 如

v S1 (m ax) = v S2 (m ax) =
V in

1 - D
=

V inD
N

ı

N
D (1 - D ) = V 0

N
D (1 - D )

(9)

iS1 (m ax) = I S +
iS (p - p )

2
=

I 0

N
+ 　　　

V in

L m
+

V in

N 2L 4
(1 - D ) D T S

2
(10)

　　由式 (9)可知, V 0 一定时, 开关 S1 和 S2 的电压

应力随V in的不同而变化的幅度很小 (当导通比D

从 013～ 0. 7 变化时, 应力值变化范围是 4N V 0～

4. 76N V 0) , 这是有源箝位电路的优点。

3. 2　修正分析

上节假设条件 v 0= V 0, 且 vC = V C 的前提是 C 0

和 C 无穷大, 然而实际电路中 C 0 和 C 不可能无穷

大, 从而 v 0 和 vC 实际上有纹波。下面求出 v 0 和 vC

的纹波表达式, 作为设计电路时选取 C 0 和 C 的依

据。

将 iC0的波形重画于图 5 (a) , 并画出 v 0 的修正

波形, 设L 3= L 4= L , 则

$ v 0 (p - p ) = 1
C 0∫

t2+ t3
2

t0+ t1
2

iC0
( t) d t =

(1 - 2D ) T
2
S

8L C 0

D V in

N
=

(1 - 2D ) T
2
S

8L C 0
V 0　

(11)

　　若令 D = 0. 4, T S = 4 Ls, L = 1. 5 LH , C 0 =

30 LF, 则 $ v 0 (p- p ) = 8. 9×10- 3
V 0, v 0 的纹波很小。

　　将 iC 的波形重画于图 5 (b) , 并画出 vC 的修正

波形, 则

$ vC (p - p ) =
1
C∫

t3+ t2
2

t2

iC ( t) d t =

(1 - D ) 2T
2
S

8N 2C
N 2

L m
+

D
L 3

V inD
1 - D

=

(1 - D ) 2T
2
S

8N 2C
N 2

L m
+

D
L 3

V C (12)
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(a) 稳态计算波形　　　　　　　　　　　　　 (b) 实验电路波形

图 4　倍流同步整流有源箝位DC öDC 变换器稳态波形

　　若令D = 0. 4, T S = 4 Ls, L m = 100 LH , L 3 =

1. 5 LH , N = 4, C = 2 LF, 则 $ vC (p - p ) = 1. 0×10- 2ı

V C , 可见, vC 的纹波也很小。

由以上分析可见, 对一个实际电路模型, 假设条

件 v 0= V 0, vC = V C 是合理的, 因而稳态分析的误差

很小。

4　实验结果
采用倍流同步整流有源箝位DC öDC 变换器电

路为主电路, 研制了高效率 ( 90% ) 的 48V ö 5 V

( 30 A ) DC öDC 变换器模块。模块主电路参数为

T S= 3. 6 Ls, L 3 = L 4 = 1. 5 LH , C 0 = 300 LF, C =

0. 5 LF, N = 4, L m = 100 LH , L lk = 1 LH。在V in =

48 V , V 0= 5. 0 V , I 0= 20 A 条件下, 样机实验波形
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如图 4 (b) 所示。实验所得波形在开关转换瞬间, 电

压、电流有小尖峰, 这是由电路的杂散参数引起的;

另外, 由于理论计算忽略 v 0 的纹波及电路寄生参

数, 当 iC0幅值较小时, iC0的计算波形与实际波形有

所差别。总的来说实验结果与理论分析基本吻合。

(a)

(b)

图 5　v 0, vC 修正波形图

5　结　论
1) 同步整流M O SFET 的通态损耗低, 主开关

S1、辅助开关 S2、同步整流M O SFET S3 和 S4 都可

实现零电压开通, 开通损耗也低, 电路可工作于较高

的开关频率下, 获得较高的功率密度;

2) 电路具有单一的稳态工作模式——连续导

电模式, 可采用较小的滤波电感, 同时加大滤波电容

满足纹波要求, 从而减小滤波损耗;

3) 倍流同步整流电路明显降低滤波电容的电

流负荷, 在采用同样的电感, 满足同样的输出纹波要

求时, 可采用较小的滤波电容; 同时由于降低了滤

波电感的直流工作点, 电感的损耗也较小;

4) 采用有源箝位电路, 变压器不需要复位绕

组; 箝位电容的稳态电压随开关占空比而自动调

节, 因而占空比可大于 50% ; V 0 一定时, 主开关、辅

助开关应力随V in的变化不大; 所以, 在占空比和开

关应力允许的范围内, 能够适应较大输入电压变化

范围的情况。
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Abstract　By using synch ronous rectifier, a h igher

efficiency low 2vo ltage ou tpu t DC öDC converter modu le can

be ach ieved. Th is paper p resen ts a k ind of synch ronou s

rectificat ion DC öDC converter, w h ich includes active clamp

circu it, insu la t ing transfo rm er, and curren t doub le

synch ronou s rectifier. The operation analysis and

steady2state analysis are m ade. T he fo rm ulas of vo ltage and

curren t st ress acro ss the sw itches are p resen ted. R esu lts of

the analysis show that the character of vo ltage acro ss the

sw itches is good enough to allow a w ider inpu t vo ltage

range, and zero vo ltage sw itch ing (ZV S) of the sw itches is

po ssib le, leading to h igher efficiency, h igher pow er den sity

and po ssib le h igher frequency operation.

Key words　 cu rren t doub le synch ronou s rectificat ion;

active clamp; zero vo ltage sw itch ing (ZV S) ;
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