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摘 要 针对一种小功率的不对称半桥 AHB直流变换器。利用其变压器励磁电流实现开关管零电压开关 ZVS，采用同步整流控制和突发模
式控制技术，可以有效地提高变频器的效率和减少待机功耗。
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Abstract For a kind of Asymmetrical Half Bridge（AHB）DC/ DC converter，the operation principle and its control method are analyzed and studied in this pa-
per . By using the magnetizing current of the transformer，Zero Voltage Switching（ZVS）is realized for the switches of the converter，which suits low power situ-
ation. A 150W prototype was manufactured. Its experiment and test results show that the efficiency can be improved and the standby power loss decreased by
adopting synchronous rectifying and burst mode control .
Keywords Converter Zero Voltage Switching（ZVS） Synchronous rectifying Burst mode control Standby power

0 引言

各种电子电子变换器在对电能进行处理的时候，

存在多种能量损耗。目前高频化已成为电力电子电路

的主要特点，它可以使得变换器具有更高的功率密度、

高可靠性、低噪声和快速响应能力，但由于电力电子开

关器件的开关损耗与开关频率成正比，频率越高，器件

和电路的损耗越大，变换器的效率也越低。采用零电

压开关 ZVS和零电流开关 ZCS等软开关控制技术，可
极大地减少变换器的开关损耗。

本文研制的 150W不对称半桥 AHB直流变换器，
采用了 ZVS、同步整流和突发模式控制技术，有效地解
决了上述问题。

图 1 AHB直流变换器的电路结构

1 不对称半桥直流变换器

不对称半桥 AHB直流变换器的电路拓扑结构，如
图 1所示。该变换器由开关管 S1、S2、隔离电容 C1 变

压器 Tr、F、极管 D1、D2、输出滤波器 Lo、Co构成，将直
流母线输入电压 VB 变换成直流输出电压 Vo，Rs 为原

边开关管流检测电阻，变压器的作用是实现原、副边隔

离及输入、输出电压匹配。

图 2是以输出滤波电感电流 iLo连续为例的 AHB
直流变换器的控制原理时序。基中 Vgs1、Vgs2分别是开

关管 S1、S2的驱动控制信号，两者时序互补，相互之间
存在死区时间（ t2 - t1）、（ t4 - t3）。死区时间的设置是
为了防止 S1、S2出现共同导通，从而引起输入电压 VB

短路。为分析方便，假定开关管 S1、S2 的漏源电容为
零，这样其漏源电压就能瞬时变化。

图 2 AHB直流变换器的控制原理时序

从图 2中可以看到：

① t0 ～ t1： t0时刻前，变压器 Tr原边绕组电流 iP
为负，iP经检测电阻 Rs、原边绕组 N1、电容 C1、S1 的体
内反并联二极管 DS1 流通，能量回馈到 VB，此时 S1 的
漏源电压为零；t0 时刻，S1 实现 ZVS 零电压开通。变
压器原边绕阻 N1的电压为 VB - VEF（VEF为电容 C1的
电压），变压器励磁电流 iLm线形增加。副边绕组电压
VN2 =（VB - VEF）N1 / N1、VN3 =（ VB - VEF）N3 / N1，由于

副边二极管 D2的阻隔，绕组 N3 中没有电流流过。滤
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波电感 Lo 中的电流 iLo、电容 Co（包括负载）、二极管
D1、变压器副边绕组 N2流通，电感 Lo 的前端电压

VG = VGH =（VB - VEF）N2 / N1。由于此时 VG 大于输出

电压 Vo，故 iLo线形上升，t1时刻，iLo上升到 ILomax。 iP
包括励磁电流 iLm和 iLo反应到原边的折算值，iLm和 iLo在
t0 ～ t1期间线形上升，故 iP在 t0 ～ t1期间线形上升；

② t1 ～ t2： t1 时刻，S1 关断，变压器原边绕组电
流 ip经电容 C1、原边绕组 N1、S2 的体内反并联二极管
DS2流通。变压器原边绕组 N1 的电压为-VEF，变压器

励磁电流 iLm线形减小。副边绕组电压 VN2 = VEFN2 /
N1、VN3 = - VEFN3 / N1。电流 iLo经电感 Lo、电容 Co（包
括负载）、二极管 D2、绕组 N3 流通，电感 Lo 的前端电
压VG = VGH = VEFN3 / N1。此时 VG小于输出电压 Vo，故
iLo线形下降。在 t1时刻前后，电流 iLo从副边绕组 N2中
转移到 N3中，由于 iLo进出 N2、N3的方向不同，故 iLo折算
到原边，表现为原边绕组电流 iP有个较大的跌落。

t1 时刻前，iLo流出 N2 的同名端，反应到原边的

折算值为 iLoN2 / N1，t1 时刻前瞬间，折算值为 ILomax
N2 / N1。 t1 时刻后，iLo流进 N3 的同名端，反应到原边

的折算值为 - iLo N3 / N1，t1 时刻后瞬间，折算值为
- ILomaxN3 / N1。

t1时刻，原边绕组电流 iP变化量（跌落值）为：

ΔiP = - ILomax ×
N2
N1

- ILomax ×
N3
N1

= - ILomax ×
N2 + N3

N1
（1）

总之在 t1 ～ t2期间，iP线形减小；

③ t2 ～ t3： t2时刻，S2实现 ZVS零电压开通（此时
iP仍为正值，流经 DS2，S2的漏源电压为零）。原边绕组

N1的电压仍为 - VEF，变压器励磁电流 iLm线形减小。
副边绕组电压 VN2 = - VEFN2 / N1、VN3 = - VN3 = - VEF

N3 / N1。绕组 N2中没有电流流过，iLo经 Lo、Co（包括负
载）、D2、绕组 N3继续流通。VG = VEFN3 / N1，此时 VG小

于 Vo，iLo线形下降，t3时刻，iLo下降到 ILomin。在 t2 ～ t3
期间，iP继续线形减小，继而反向增加；

④ t3 ～ t4： t3 时刻，S2 关断。由于 iP 为负，iP 经
Rs、绕组 N1、电容 C1、二级管 DS1 流通，能量回馈到 VB。

原边 N1 的电压为 VB - VEF，励磁电流 iLm线形正向增
加，副边绕组电压 VN2 =（VB - VEF）N2 / N1、VN3 =（VB -
VEF）N3 / N1。由于 D2 的阻隔，绕组 N3 中没有电流流

过。在 t3时刻，原边电流 iP有个较大的变化量：

ΔiP = - ILomin ×
N2
N1

+ ILomax ×
N3
N1

= - ILomin ×
N2 + N3

N1
（2）

在 t3 ～ t4期间，iP 线形正向增加。T4 时刻，S1 实
现 ZVS零电压开通，开始下一个开关周期。由上分析
可知，实现 S1、S2零电压 ZVS开通的条件是：t3（或 t5）、
t1时刻 iP 有较大变化后方向保持不变，在 iP 方向改
变前应加入 Vgs1或 Vgs2驱动信号。所以该时刻 iP中
励磁电流 iLm分量峰值应大于 iLo折算值分量。
考虑到 C1较大和开关频率足够高，可认为 C1 的

电压 VEF在开关周期时间内保持不变。占空比 D为开
关管 S1的导通时间（ t1 ～ t0）与开关周期时间 T =（ t4 -
t0）的比值，变压器稳定工作时绕组电压的伏秒积应该
平衡，若忽略死区时间，有：

（VB - VEF）×（ t1 - t5）= VEF ×（ t3 - t1）
（VB - VEF）× DT = VEF ×（1 - D）× T

VEF = D × VB （3）

2 控制电路

研制的 150瓦不对称半桥 AHB直流变换器，输入
电压 VB = 390V，输出电压 Vo = 12V，输出电流 Io =
12.5A。PWM控制芯片采用 UC3845；考虑到负载动态
响应要求、死区时间及输出阻抗等因素，设定满载时占

空比 D为 0.36；选择开关工作频率 70kHz左右；变压器
原、副边匝比为 N1 : N2 : N3 = 36 : 2 : 3，原边绕组励磁电
感 Lm = 465uH。

图 3 AHB直流变换器的控制线路

不对称半桥 AHB直流变换器的控制线路，见图 3
所示。输出电压 Vo 经电阻 R9、R11、R8、光耦 IC3、基准

电压调节器 TL431反馈后，在 UC3845的 1脚得到误差
放大信号 Vcom（连接到光耦的集电极）。变压器原边
开关管 S1的电流检测信号经电阴 R3、R4、电容 C8 滤波
后，送到 UC3845的 3脚。该信号与 Vcom 在控制芯片
内部处理后进行比较，得到 6脚的 PWM脉冲控制信号
VPWM，VPWM的占空比D 随 Vcom 增大而增大，但 D 的最
大值不超过 0.50。

VPWM送到驱动芯片 IC1，得到如图 2所示的两路时
序互补驱动信号 Vgs1、Vgs2，两者之间存在死区时间，
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其中 Vgs1的时序与 VPWM一致。 IC1的 7、6脚产生驱动
信号 Vgs1，用于驱动开关管 S1。 IC1的 5、4脚产生驱动
信号 Vgs2，用于驱动开关管 S2。
当 Vo 由于某种原因偏大时，电阻 R8 中电流增

加，光耦的光通量增大，电压 Vcom 降低，VPWM的占空
比 D降低，最终导致输出电压 Vo 下降；而当 Vo 偏小
时，电阻 R8 中电流将减小，光耦的光通量减小，电压

Vcom 增大，VPWM的占空比 D增大，从而使得 Vo 增大。
Vcom随输出负载减小而减小，比较器 IC2的 2 脚

接 Vcom。空载或极轻载时，当 Vcom 小到一定程度，
IC2的输出端 1脚为低电平，将 IC1的使能端 3脚电平拉
低，从而暂时关断变换器，输出电压随即下降，Vcom 上
升，IC2的输出端 1脚又转为高电平，IC1又重新驱动变
换器工作，输出电压上升，Vcom 下降。周而复始，变换
器时而关断，时而工作，这就是变换器在空载或极轻载

时采用的突发模式控制技术。该技术使得变换器频繁

地间隔模拟较重负载时的工作状况（Vcom 较大），从而
提高变换器的效率，有效地降低空载或轻载时的待机

损耗，但输出电压的纹波相对较大。

变换器二次侧整流二极管 D1、D2导通时具有一定

的电压降，从而在较重负载时带来较大损耗。为此可

将二极管换成开关管 SR1、SR2，开关管内部的反并联

二极管应与原整流二极管 D1、D2 的方向一致。由于

D1、D2导通时序与变压器绕组电压极性一致，绕组电压

为正时 D1导通，绕组电压为负时 D2导通，故可使变压器
多绕两个附加绕组，分别用一附加绕组的同名端电压去

控制替换 D1的开关管，用另一附加绕组的非同名端电压
去控制替换 D2的开关管，这就是同步整流技术。

图 4 原边绕组电流 iP波形

3 试验和测量结果

150W AHB直流变换器满载时变压器原边绕组电
流 iP试验波形，见图 4所示。 iP 波形 ab、cd段分别对
应图 2中 t5（或 t3）、t1 时刻情形，电流 iLo在副边绕组
N3、N2中相互转移（ t5 或 t3 时，iLo从 N3 到 N2；t1 时，

iLo从 N2到 N3），iLo折算到原边后表现为 iP 有个较大
的变化量。 iP波形 bc、de段对应图 2中 t5 ～ t1、t1 ～ t3
阶段，虽然 iLo波动不大，但由于原边绕组励磁电感 Lm
较小，导致励磁电流变化较大，iLo折算值与励磁电流

叠加，表现为 iP变化率较大。
原边开关管 S2的漏源电压 Vds2 和驱动控制信号

Vgs2的试验波形，见图 5 所示。当 Vds2 为零后，Vgs2
才有正向电压出现去开通 S2，故 S2 为零电压 AVS 开
通。变换器采用同步整流技术后，在不同输出负载时

的效率曲线见图 6 所示，150 瓦满载效率为 95.20%。
其中选用开关管 S1、S2：STP12NM50FP，12A / 500V，Rds
= 0.30Ω；同 步 开 关 管 SR1、SR2：FDB045AN08A0，
4.5mΩ/ 80A / 75V。

图 5 S2的 Vds2和 Vgs2波形

图 6 DC / DC不同输出负载时的效率曲线

采用突发模式控制技术，空载时变换器损耗

0.092W，外部控制电源功耗 0.089W，空载待机损耗共
计 0.181W；0.5W负载时变换器输入功耗 0.804W，外
部控制电源功耗 0.094W，0.5W负载时待机损耗共计，
0.898W。若控制电源 Vc 由变换器内部提供，则控制
功耗部分会有一定幅度的增加。

4 结束语

不对称半桥 AHB直流变换器利用变压器励磁电
流实现开关管 ZVS 开关，使得开关损耗大为减小。
ZVS的实现条件是励磁电流峰值必须大于副边电流折
算值，故变换器只适用于小功率应用场合。试验与测

量结果表明：采用同步整流控制技术可以有效提高变

换器的效率，突发模式技术可以极大减小待机功率损

耗。
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