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Abstract

The control techniques of switching converters are completely

described and analyzed．The techniques with two different methods are

classified as：the mode of pulse width modulated，and the difference of

control signal．The advantages and disadvantages of each method is

analyzed and compared，and where each method is more adapted to is

pointed out．

V2 control technique is analyzed and studied intently,for which

responses more quickly to the change of load compared with current

control method．It is shown that V2 control technique and current control

method has the same line response，but the load response of V2 control

technique is much faster than that of the current control method．

The principle of state—space averaging and linearization is discussed，

the small-signal models for the switching converters are also deducted，i．e．

the regulator’S open·loop gain function，input voltage susceptibility and

output impedance，which controlled by voltage mode，current mode and V2

control technique separately．The features of three control modes are given．

The theory of interleaving technique is discussed briefly．The

performance of the one—choke interleaving approach is analyzed in

comparing with the two·choke interleaving approach．Two implementation

methods are brought out to control the converter performing interleaved．

The principle of the methods is analyzed．
PSPICE and MATLAB simulation are employed in the paper，the

simulation results are in positive with the theory．

Keywords：Control technique Current mode Voltage mode

V2 control technique Small-signal model Interleaving
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第一章绪 论

电力电子技术是研究电能变换原理与变换装置的综合性学科，它

利用功率半导体器件和无源功率元件、微处理器及大规模集成电路、

变换理论、传感与信息处理技术、现代控制理论、计算机仿真与辅助

设计技术，以功率变换电路为核心对电能进行变换与控制。所以整个

电路可以分为功率级和控制级两部分。功率级设计的首要任务是根据

不同的应用选择相应的变换拓扑，变换拓扑的选择往往要兼顾电力半

导体器件的选择。电力半导体器件是具体电路能否实现的关键，从某

种意义上讲，电力半导体器件已经成为电力电子技术发展的瓶颈，在

低成本、高功率密度电源设计中，电力半导体器件的选择尤为重要。

控制级的设计主要根据对性能指标要求的不同选择相应的控制方法，

功率变换的控制方法主要有电压型控制方法、电流型控制方法、电荷

型控制方法和v2控制方法等。电力电予器件、变换拓扑电路和控制技

术是进行电力电子技术研究的三个主要方面。

第一节 电力电子器件的现状与展望

电力半导体器件是电力电子应用装置的基础。一种新型电力半导

体器件的出现，总是带来一场电力电子技术的革命。电力半导体器件

的研究，一直是该领域极为活跃的主要课题之一。电力半导体器件的

发展经历了晶闸管(SCR)、可关断晶闸管(GTO)、功率晶体管(GTR)、

功率MOSFET和绝缘门极晶体管(IGBT)等。

一、 电力电子器件的回顾

1．半控型器件

1957年美国通用电气公司发明了第一只晶闸管。标志着电力电子

技术的开端【1】。利用晶闸管的变流技术很快取代了传统的电动发电机

组和水银整流器。随着微电子技术的发展，晶闸管的派生器件越来越
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多，到了70年代，已经派生了快速晶闸管、逆导晶闸管、双向晶闸管、

不对称晶闸管等器件，电力半导体器件的功率越来越大，性能日臻完

善。然而由于晶闸管的固有特性，工作频率较低(一般低于400Hz)，

大大限制了它的应用范围，并且晶闸管是半控器件，要想关断这些器

件，必须要有强迫换相电路，使得整体体积增大、重量增大、效率降

低、可靠性下降。

2．全控型器件

既可以控制开通又可以控制关断的电力半导体器件称为全控型器

件，此类电力半导体器件大大提高了开关控制的灵活性。从70年代后

期开始，可关断晶闸管(GTO)、电力晶体管(GTR或BJT)及其模块

相继实用化。在中、大容量的变流装置中，传统的晶闸管逐渐被这些

新型器件取代。此后各种高频率的全控型器件不断问世，并得到迅速

发展。这些器件主要有：电力场控晶体管(即功率MOSFET)、绝缘栅

极双极晶体管(IGT或IGBT)、静电感应晶体管(SIT)、静电感应晶

闸管(SlTH)等，这些器件的产生和发展，已经形成了一个新型的全

控电力电子器件的大家族。

二、 电力电子器件的最新发展

现代电力电子器件仍然在向大功率、易驱动和高频化方向发展。

另外，电力电子模块化是电力电子向高功率密度发展的重要的一步。

当前电力电子器件的主要成果有【2]【3】：

1． IGCT-一集成门极换流晶闸管(Integrated Gate Commutated

Thyristors)

IGCT是一个将门极驱动器与以低电感封装的GTO元件相集成的

组件，改进的结果进～步增加了GTO f-j极电流的变化率(一镌／dt)，

使门极电流(．尼口)在一微秒内上升到阳极电流的幅值，此时，GTO

的门极一阴极结迅速恢复阻断，几乎所有的阳极电流都转向门极抽出。
从而减轻了原GTO存在的非均匀关断和阴极电流收缩效应。

与常规的GTO晶闸管相比，它具有许多优良的特性：不用缓冲电
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路就能够实现可靠关断、存储时间短、开通能力强、关断门极电荷少

和应用系统(包括所有器件和外围部件如阳极电抗器和缓冲电容器等)

总的功率损耗低等。因此，在大功率MCT未问世以前，IGCT有望成

为高功率高电压低频变流器的优选功率器件之一。

目前，4．5kV(1．9kV／2．7kV直流链)及5．5kV(3．3kV直流链)、275A

<I。．<3120A的IGCT已研制成功。

2． IEGT-一电子注入增强栅晶体管(Injection Enhanced Gate

Transistor)

近年来，日本东芝开发了IEGT，IEGT利用了“电子注入增强效

应”．使之兼有IGBT和GTO两者的优点：低的饱和压降，宽的安全

工作区(吸收回路容量仅为GTO的1／10左右)，低的栅极驱动功率(比

GTO低两个数量级)和较高的工作频率。加之该器件采用了平板压接

式电极引出结构，可望有较高的可靠性。目前该器件已达到

4．5kV／1000A的水平。

3． MOS门控晶闸管

MOS门控晶闸管充分的利用了晶闸管良好的通态特性及MOS管

优良的开通和关断特性，具有优良的自关断动态特性和非常低的通态

电压降，易于得到高的耐压，成为未来电力电子装置和系统中有发展

前途的高压大功率器件。目前世界上有十几家公司在积极开展对MCT

的研究。MOS门极晶闸管主要有三种结构：MOS场控晶闸管(MCT)：

基极电阻控制晶闸管(BRT)；及射极开关晶闸管(EST)。其中EST

可能是MOS f-j控晶闸管中最有希望的一种结构。但是，这种器件要真

正成为商业化的实用器件，达到取代GTO的水平，可能还需要相当长

的一段时间。

4．IPEM一集成电力电子模块(Integrated Power Electronics

Modules)

IPEM已经不是传统意义上的电力电子器件的概念，它是将电力电

子装置的诸多器件集成在一起的模块。它的组成过程如下：首先将半

导体器件MOSFET、IGBT或MCT与二极管的芯片封装在一起组成～

个积木单元，然后将这些积木单元迭装到开孔的高电导率的绝缘陶瓷
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衬底上，在它的下面依次是铜基板、氧化铍瓷片和散热器。在积木单

元的上部则通过表面贴装将控制电路、门极驱动、电流和温度传感器

以及保护电路集成安装在一薄层绝缘层上。

IPEM完全取消了传统模块封装中的粗线键合工艺，取而代之的是

三维立体组装，可以实现电力电子技术的智能化和模块化，并大大降

低电路接线电感，提高了系统的效率。进一步提高了可靠性，降低了

系统的噪音和寄生振荡。

第二节开关变换器的功率变换技术

开关电源可以简单的认为是由功率级和控制电路组成，功率级为

功率变换的主体，主要是通过开关器件和电感、电容等器件实现功率

变换。主要特点是：通过调节开关器件的工作状态，来取得所希望的

功率变换和一定的输出。开关电源的主要组成部分是开关型DC--DC

变换器，它是整个变换的核心。这里主要介绍DC—DC变换器。

DC—Dc变换器的基本拓扑分为非隔离式和隔离式两种【4】。在非

隔离式变换器的输入到输出之间没有电气隔离，非隔离式拓扑主要有：

Buck、Boost、Buck．boost、Cuk’、Zeta、Sepic等。隔离式拓扑利用变

压器实现了输入到输出的电隔离，隔离式拓扑主要有：单端正激变换

器、单端反激变换器、推挽变换器、半桥变换器和全桥变换器等。图

1．2．1给出了上述变换器的原理图。

根据DC—DC变换器的工作方式，DC—Dc变换器可以分为：

PWM变换器、谐振变换器、软开关PWM变换器和零转换PWM变换

器等。下面主要对变换技术进行详细介绍：

一、PWM交换技术

脉宽调制PWM技术(相对于软开关技术，PWM也称为硬开关)

由于其电路简单、控制方便而得到了广泛应用。1976年美国硅通用公

司第一个做出了单片集成控制芯片SGl524，称为脉宽调制器。从此，
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图1—2．1 开关变换器基本拓扑

PWM技术的应用和发展丌始进入了相对成熟的阶段。目酊。应用PWM

技术的变换器运行的最佳频率范围是30--50KHz(使用MOSFET做开

关管)，在这个范围内，整个系统无论体积、重量、可靠性和价格都基

本实现了最佳。但是，常规PWM技术的固有缺陷限制了其进一步的

高频化，表现在：1)在丌关器件导通和关断的过程中，电压和电流

的波形有重叠，产生丌关损耗，并且该损耗随着开关频率的提高而增

大；2) 电路的寄生电感和寄生电容在高频时产生严重的电压尖峰和

浪涌电流。由于这些局限性，迫使人们另想办法，围绕着减小开关损

耗，消除或缓解电路中寄生参数的影响而提出了谐振变换技术。

二、谐振变换技术

谐振变换技术可以使丌关器件在零电压或零电流的条件下进行开

关状态的转换。从而可以大大降低开关损耗。谐振变换电路主要有串

联谐振、并联谐振、准谐振、E类谐振、多谐振等。这类变换器利用

谐振原理使开关管两端的电压或流过开关管的电流在一个周期内有一

段时间呈难弦规律变换，电压和电流波形错开，从而实现了零电压开
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关(ZVS)或零电流开关(ZCS)条件，使得开关管自然导通或关断。

零电流开关的特点是能保证运行中开关器件在关断信号到来之前，流

经开关管的电流已经下降到零，即保证了器件在零电流条件下断开；

零电压开关的特点是保证运行中器件在开通信号到来之前，开关管的

端电压已经下降到零，从而使开关管能够在零电压下导通。

与PWM变换器相比，谐振式变换器具有许多优点：1) 寄生参

数被纳入谐振元件后，大大降低了电路中的％，或％，：储存在寄生
电感和寄生电容中的能量可以通过谐振回馈到电网中，而不是被吸收

电路消耗掉；2)由于实现了零电压开关或零电流开关，使得开关损耗

明显减小；3)有源谐振波形与方波相比，谐振分量大大减小，因此减

小了变换器中的电磁干扰。

谐振式变换器的主要缺点有：1) 功率电路拓扑复杂，在不同的

负载条件下，存在着不同的工作模式；2)QRC、MRC一般都是变频

控制，控制电路复杂；3)谐振波形使得开关管的电压或电流应力比

PWM变换器的还要大。针对这些局限性，人们又提出了软开关技术。

三、 软开关技术

软开关变换器是QRC和PWM开关变换器的综合：在QRC变换

器中增加一个辅助开关，以控制谐振网络的工作，使变换器在一个周

期内，一部分时间按ZVS或ZCS准谐振变换器工作，另一部分时间

按PWM变换器工作。因此它兼有谐振变换技术和PWM变换技术的

特点：1) 谐振阶段只发生在开关管的开关过程中，从而既保证了功

率半导体器件的软开关工作条件，又使得开关管只承受较低的电压和

电流应力；2)能量传输的主要形式采用了PWM变换技术的特点，

减小了谐振通态损耗：3)零电压、零电流开关条件不受输入和负载

变化的影响，所以从理论上讲适用于任何传统PWM变换器。

第三节开关电源的控制方法
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开关电源的控制电路是通过采样功率级的状态信号，输出开关管

的驱动信号，利用功率级的当前状态来调节开关的占空比，使系统能

够在各种扰动下，保证相对稳定的输出。由此可以看出开关电源的控

制电路在整个系统中的作用是至关重要的。开关电源的其它功能，如

遥控、过流保护等功能都是通过控制电路来实现的。

开关电源的控制方法主要有：电压型、电流型、电荷型、平均电

流型和V2型等。

一、电压型控制方法

传统的PWM型DC～DC变换器常采用电压型控制。电压型控制

方法只对输出电压采样，作为反馈信号实现闭环控制，以稳定输出电

压【5】。因为是单环控制，便于分析和设计，但是由于基本开关变换器

是一个含有电感、电容的二阶系统(如图1．2．1所示)，我们知道二阶

系统是一个有条件稳定系统，通常要在控制中增加补偿电路，才能使

系统稳定工作【12】。

二、电流型控制方法

根据控制理论，一个11阶系统要达到最优控制需要n个独立的反

馈变量，所以同时引入电容电压和电感电流两个状态变量的电流型控

制方法提高了PWM控制策略的性能【6】。第一个电流型开关变换器是

由欧洲空间机构技术中心在1978年开发的。与电压型控制方法相比，

电流型控制方法由于具有自动限流、对输入电压变化有更快的响应速

度、闭环系统稳定性高等优点，从而使电流型控制方法得到了广泛的

应用。但是电流型控制方法在占空比大于50％时，会产生开环不稳定

和次谐波振荡，需要增加斜坡补偿来消除【35】。由于电流型的电流纹

波幅值比较小，因此抗干扰性差，并且峰值电流和平均电流存在误差，

对电流的控制精度不高。

三、V2控制方法

V2控制方法仍然是双环控制，只是用输出电压的纹波代替了电流
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型控制方法中的电流纹波[14】。v2控制方法不但具有电流型控制方法

的输入电压动态响应速度快、闭环系统稳定性高等优点，而且对负载

的变化具有超快的响应速度。但是V2控制方法没有自动限流的功能，

同样需要增加斜坡补偿来消除占空比大于50％时的开环不稳定和次谐

波振荡。

当前，信息产业异军突起，微处理芯片技术飞速发展，微处理芯

片对电源性能指标(特别是瞬态响应)的要求越来越严格。V2控制方

法由于具有对负载变化的超快的响应速度，有望成为新一代电源的首

选控制方法。

四、交错并联技术

由于开关电源的发展，很大程度上受到功率开关器件的发展程度

的制约，单个电源要得到大功率的输出，必须采用多个功率开关器件

并联，在这种情况下，往往需要强制散热，这既增加了电源的成本，

也增加了体积，且电源的可靠性不高。所以在现代通讯设备中更多的

采用多个电源模块并联的方法来输出大功率，这就是所谓的分布式供

电系统。

在分布式供电系统中由于多个电源模块并联，所以多个模块的输

出纹波叠加在一起，如果模块间纹波的相位不固定，则总的输出纹波

没有周期性，且幅值也不固定，因而增加了滤波难度。以前往往要求

并联的多个模块同步工作，这样可以得到频率和幅值固定的总的输出

纹波，便于输出滤波。但是fi个同步的并联模块的纹波的幅值是单个

模块幅值的n倍，大大增加了滤波电路的成本。交错并联技术是指在

多个功率模块并联时，各个模块的开关时刻都错开一段时间(开关周

期内)，这样就可以在不增加开关损耗和器件应力的前提下减小输出纹

波的幅值，使总的输出纹波频率升高E171。所以交错系统可以节省滤

波和储能器件。从而可以大大的提高系统的功率密度且不降低变换效

率。事实上，交错并联技术是实现并联供电的一种控制方法。
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第四节 本文的主要工作

本文的主要目的是：较为深入的对传统开关电源控制方法(尤其

是电压型和电流型控制方法)进行分析，研究其工作原理，在此基础

上对v2控制方法进行详尽的分析研究，建立电压型、电流型和V2控

制方法的小信号模型，最后对交错并联供电技术进行了简要的分析。

本文的结构是按照以下思路安排的：

● 首先．对丌关电源控制方法进行分类研究，提出了按脉宽的实现

方式和按控制电路的采样变量的两种分类方式，基于这两种分类

方式，详细分析了电压型、电流型、电荷型和平均电流型控制方

法的基本原理和各自的优、缺点。

●为适应飞速发展的微处理芯片的需要，对具有超快速响应的V2控

制方法进行研究，详细分析了其基本原理，并对其在输入阶跃变

化和负载阶跃变化的响应原理进行了分析，阐明了其对负载阶跃

变化具有超快速响应的原因，并利用PSPICE进行了仿真验证。

●详细的分析了开关电源的状态空间平均和线性化的基本原理，在

此基础上分别对电压型、电流型和V2控制方法进行数学建模，求

出其月：环传递函数，并利用仿真波形对建模的正确性进行验证，

并对三种控制方法的特点进一步进行比较。

●最后．在对分布式供电系统进行简要介绍的基础上，分析了交错

并联技术的基本原理，阐明了采用交错并联技术的意义。详细分

析了采用双滤波电感和单滤波电感的单端正激变换电路的工作原

理，并对其性能进行比较。然后，研究了交错并联技术在冗余系

统中的一种实现方式。
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第二章 开关电源控制方法的分类研究

对开关变换器进行控制的目的就是根据变换器的状态，动态的调

节开关的占空比。以得到满意的输出。本章主要对开关电源的控制方

法进行分类研究，详细分析了电压型、电流型、电荷型和平均电流型

等控制方法的原理及其优、缺点。

第一节脉宽调制技术(PWM)

开关电源的核心部分是DC—Dc变换器。其转换的基本手段是用半

导体功率器件作为开关，使带有滤波器(L、C)的负载线路与直流电压

间或导通、断开，从而使负载上得到需要的直流电压。下面以Buck变换

器为例，举例分析开关电源的工作原理。

Buck变换器的基本拓扑如图2．1．1所示，对应的波形图为图2．1．2，

其中所为开关管的驱动波形。

图2-1．1 Buck变换器拓扑图

由波形图可分别求得电感电流上升和下降的变化量△i u、A i。

瓯=j97半拈Vs工-Vo Dr (2．¨)

％=e警西=孚(1一D妒 (2．．．z)

假设电路已工作于稳态，则电感电流在开关管开通时的上升量与开

关管关断时的下降量是相等的。所以有：

Ai￡l=AiL2

联合式(2．1．1)、(2．1．2)、(2．1．3)可求得：

(2．1．3)
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％=DVs (2．1．4)

以上所讨论的为电感电流连续的工作模式(Continuous Conduction

Mode．CCM)。同理可以求得CCM下其他基本变换器的输入输出的稳态

变换关系。表2．卜1为图1．2．1中Buck、Boost、Buck．Boost、Cuk等基本

变换器的输入输出关系【4】：

表2．1。l CCM下几种基本变换器的输入输出关系

基本变换器 输入输出变换关系

Buck r'o=DVs

Boost ％=击‰
BUCk-BOOst ％=南‰
Cuk 肾南‰

l l fL

L {
r

|
吩

{ 醵
I

r

L ，

／。＼ ／、、 ，

／ 、＼／ ＼’
0

圈2．1．2 Buck交换器在CCM下的波形图

当电感L较小，负载电阻较大，或周期T较大时，将会出现电感电

流已经下降到零，而新的周期却尚未开始的情况。当新的周期到来时，电
感电流从零开始，线性增大。这种工作方式称为电感电流不连续的工作模
式(Discontinuous Conduction Mode，DCM)，此时波形如图2-1-3，其中
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所为开关管的驱动波形。类似的可以求得Buck变换器在DCM下的输入

输出的变换关系为：

％=矗‰ (2．1．5)

其中，Dt为占空比，D2为开关管断开、二极管导通时间占空比。

同理可以求得DCM下其他基本变换器的输入输出的稳态变换关系

【4】，如表2·l一2：

表2．1．2 DCM下几种基本变换器的输入输出关系

基本变换器 输入输出变换关系

Buck ％=格‰
B00st ％=警‰
Buck．Boost ％=鲁‰

D．
Cuk go 2茸‰

l f

r

k

i

以

L f

厂 ＼ ／ ＼ z

7 ＼ ／ { ＼ 0

图2-1．3 Buck变换器在DCM下的波形图
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一、按占空比的实现方式分类

在上面，D表示稳态的占空比，在随后的章节中，我们用变量d

表示动态的占空比。由式2．1．2可知，改变占空比d即可调节输出电压

％，而d又可写为：

● ，d：—址：粤 (2．1．6)一
一一

⋯^⋯
tON+IOFF

』

其中：

r为开关周期；

，D^．为在一个周期中，开关管的导通时间：

，D阡为在一个周期中，开关管的截止时间。

所以改变ton或／和IOFF可以实现对占空比d的调节。这种调节脉

冲占空比的控制方法就是我们通常所说的脉宽调制(Pulse．width

modulation)简称PWM。依据r0^，和tOFF的不同组合，PWM的控制

方法可分为定频调节和变频调节两大类，其中变频调节又有如表2．1．3

所示的三种实现方式【7】。

表2．1．3 按占空比的实现方式分类

调节方式 tow tOFF

变 定开通时间 固定 变化

频 定关断时间 变化 固定
调

节 恒定迟滞环宽 变化 变化

定频调节 变化 变化

1．恒定迟滞环宽控制

电路原理如图2-1．4(a)，图2．1．4(b)为其主要波形。其中比较器以

施密特触发器的方式工作，VMAx和VMlN分别为施密特触发器的上限

电压和下限电压。

该电路的工作原理为：施密特触发器初始输出高电平，开关管开

通，输出电压vo上升，当vo上升到VMAX时，则施密特触发器输出反
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转，输出低电平，开关管关断；随后输出电压VO下降，当VO下降到

vMJN时，施密特触发器输出再次反转，输出高电平，开关管开通。如

此周而复始的运行。

2定开通时间控制

图2．1．4(c)为其基本原理图。图2．1．4(d)为相应的波形图。工作原

理为：单稳触发器初始处于稳态，输出低电平，开关管截止，输出电

压下降：当电压下降到VMIN时，比较器反转，输出高电平，触发单稳

触发器进入暂态，输出高电平，开关管开通；经过toN时间后，单稳

触发器自动反转进入稳态，输出低电平，开关管关断，完成一个周期

的运行。

抽'恒窑迟j尊环竞控捌原理舶

∑奄涎旷8，：
‘c)定开通时阃控制原理田

$絮8
苛

(D定鞭控制原理田

、△△△
÷n 厂] 广]
I-—-1

k恒定

(d)定开通时『司控制渡彤期

k7F刁跞⋯m厂留r1
m定关断时问控制波形田

√＼√＼、／＼
LL I I

＆广 厂
I．———叫
用搠恒定

(11)定矩控制渡形图

图2．卜4 电压型控制方法原理和波形图
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3定关断时间控制

电路原理如图2．1．4(e)，图2一l一4(f)为其主要波形。工作原理为：

单稳触发器初始处于稳态，输出高电平，开关管开通，输出电压上升；

当电压上升到VM^x时，比较器反转，输出低电平，触发单稳触发器

进入暂态，输出低电平，开关管关断；经过toFF时间后，单稳触发器

自动反转进入稳态，输出高电平，开关管开通，如此周而复始的运行。

以上三种控制方法都为变频控制方法，虽然电路相对简单，但是

它的频率不固定，噪声频谱不固定，加大了电磁干扰(EMI)的控制

难度。

4定频控制

定频控制是当前最为广泛应用的一种控制方法，该控制方法得以

广泛应用的主要原因有：

·更易于变压器和滤波电路的设计，从而更便于减小电磁干扰；

·可以比较容易买到高性能价格比的PWM控制芯片。

定频PWM控制的应用方式多种多样，图2．1．4(g)为定频控制简化

原理图，图2．1．4(h)为其主要波形图。

在时钟脉冲到来时，锯齿波复位。K为误差放大器的输出，其变

化速度要比开关频率慢的多，VP是锯齿波的峰值。

该电路的稳态工作原理：输出电压％在误差放大器中做减法运

算，其差值再放大生成误差电压K：在时钟脉冲到来时，锯齿波复位，

比较器输出高电平，开关管开通，同时锯齿波的斜坡信号由零线性增

大：当锯齿波的电压升高到圪时，比较器反转，输出低电平，开关管

关断，同时锯齿波的电压继续线性增大，直到下一个时钟脉冲，锯齿

波再次复位开始新的周期。

从以上的分析中可以看出，定频控制的主要组成部分有：

●时钟用于设置开关频率；

●基准电压及输出电压的误差放大器；

·比较器用于将误差电压与斜坡信号比较：

●斜坡信号(锯齿波)。
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二、按控制电路的采样变量分类

PWM控制方法的另一种分类方式是参照控制电路的采样变量。理

想的基本变换电路可认为是一个二阶系统【6】，因而只有两个独立的变

量。只采样一个变量的为单环控制，采样两个变量的为双环控制。表

2-I．4为根据采样变量进行的分类：

表2-I．4根据采样变量分类表

采样电感(开
采样电容电压 名称

关)电流

Yes No 电压型控制
单环控制

NO Yes 电荷型控制

Yes Yes 电流型控制
双环控制

Yes 间接采样 v2型控制

值得说明的是，只采样电感电流的电荷型控制方法，结果是得到

输出电流恒定的电流源【15】，实际应用的比较少；双环控制中的V2型

控制方法虽然没有直接对电感电流进行采样，但是其中一个采样环的

采样变量是电感电流的线性函数。因而采样的两个变量是线性独立的。

在本章随后的几节中，我们将结合第二种分类方法详细分析电压型控

制方法、电流型控制方法、电荷型控制方法等经典控制方法：在第四

章中将主要对vz型控制方法进行研究。

第二节电压型控制方法

要得到稳定的输出电压，最简单的方式就是将输出电压反馈回来

调节开关管的占空比的电压型控制方法。电压型控制方法是人们最早

采用的控制方法，由于是单环控制，电路相对比较简单，容易实现，

从而得到了广泛的应用。

结合上一节中按占空比的实现方式分类，电压型控制方法可以有

四种实现方式，如图2—2一l(a)、(b)、(c)、 (d)。各电路在稳态时的
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波形图与上一节介绍的基本一致，下面仅对比较常用的定频控制进行

详细分析，在随后的两节中也只对定频控制进行详细介绍。图2·2-2

为定频控制的波形图。

一、 电压型定颏控制的工作原理

如图所示，电压型控制方法是简单的将输出电压作为控制环的输

入，将输出电压信号与基准电压比较，并将比较的结果放大生成误差

电压坎，圪再与振荡器生成的锯齿波绦比较生成～脉宽与攻大小成

正比的方波，该方波经过锁存器和驱动电路(图中未画出驱动电路)

来驱动开关管工作。

a)电压型恒定迟滞环宽控制

(”电压型定开通时问控翻
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(c)电压塑定关断时问控制

(d)电压塑定频控制

图2-2．1 电压型控制原理图

结合电路图2-2．1(d)和波形图2-2．2可得占空比和输出电压的关系式：

d音=唑等坠 (2．2．1)

由上式可以看出，占空比d和输出电压％Ur成线性关系，d为％盯的负反馈。

式(4．19)中的K为误差放大器的增益，足=鲁。

二、 电压型定频控制的特点

电压型控制方法只有一个控制环，设计、分析相对比较简单，电路
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成本较低，体积较小；此外由专门锯齿波发生器产生的锯齿波幅值比

较大，因而抗干扰能力比较强；电压型控制方法另外一个比较突出的

优点就是输出阻抗低，在多路输出供电的电源中可以较好的实现交叉

调节。目前在一些对电源性能要求不高的场合，仍有电压型控制方法

在使用。

时钟

VR

Ve

锁存嚣

输出

电感电流

／ ／ ／ ／
／1u ]人|人 入

图2-2．2电压型定频控制波形图

电压型控制方法的突出的缺点是【5】：任何输入或输出的变化只能

在输出改变时才能检测到并作为反馈输入进行纠正，所以响应速度比

较慢：由于输出滤波给控制环增加了两个极点，所以从系统稳定性考

虑要么误差放大器的主极点增移向低频，要么增加一个零点进行补偿：

由于环路增益不独立于输入电压，要实现补偿是相当复杂的(在第四

章中将详细分析)。

第三节电流型控制方法

常见的理想开关电源的主电路拓扑为一个含有电感、电容的二阶

电路，从控制的角度讲，一个n阶系统的最优控制一般要求n个独立

的反馈变量，同时引入电容电压和电感电流两个状态变量的电流型控

制方法提高了PWM控制策略的性能【6】。峰值电流型控制方法

(Current-injection control，CIC)是最早也是目前较为普遍应用的电
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流型控制方法。图2．3．1(a)、(b)、(c)分别为电流型恒定迟滞环宽控制、

电流型定开通时间控制和电流型定关断时间控制的原理简图。由图

2-3-1可以看出，这三种电流型控制方法与相应的电压型控制方法的区

别在于电压型控制方法的采样输出电压经误差放大器后生成的误差信

号V。直接输入到触发器，而电流型控制方法则是将v。与电感电流的

采样信号相减，将差输入到触发器。电流型变换器的波形图与电压型

相似，不再详细画出了。

误差放大嚣

奠密特触发嚣

(I)电流型恒定迟滞环宽控制

。驾爵ve Vref”驾瑶Voul=．
(b)电流型定开通时间控制
其中：V(1-)为与电巷电鼍l。成ft．比的电压信，

单健齄发■寿高电早■戋．n盎●出怔电平

(c)电流型定关断时间控制

其十：r，U为与电毫电泣^^正比的电压信，

革穗■发霉寿征电早难盅．n毒■出离电千

图2-3．1电流型控制方法

下面以电流型定频控制为例分析电流型控制方法的原理。图2．3．2

为电流型定频控制在单端正激变换器中的应用电路原理图。图2．3．3

为其主要波形图。

一、 电流墅定频控制的工作原理

由图2-3—2可以看出电流型定频控制方法和电压型定频控制方法

的主要区别在于电流型控制方法用开关电流波形代替了电压型控制方

法的锯齿波。

电流型控制方法的工作原理为：在每个周期开始时时钟使锁存器
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复位，开关管导通，开关电流由初始值线性增大；当蚝增大到误差电

压K时，比较器翻转，进而使锁存器输出为低，开关管关断，直到下

一个时钟脉冲到来，开始一个新的周期。

时钟

Vc

Vs

锁存器

输出

电感电流

图2-3．2 电流型定频控制

／I
／1
／I

I．．．．．一 I．．一

厂L] -1I．．．．．．一 I．．．．一入 ／“＼ ／＼

图2-3．2 电流型定频控制波形图

二、 电流型定频控制的优、缺点【5l【7l

1．电流型定频控制的优点

(1)固有的脉冲电流限制，使得变换器在过载时几乎不会受到破

． 坏。多个电源并联时，易于实现均流。从而方便的提高总的

输出电流容量。

(2)由于输出电流参与反馈控制，从而获得对负载瞬态变化的超

快响应，减小了输出电压的纹波。

(3)由于电感电流参与反馈，所以滤波部分仅向反馈环提供一个
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极点(在我们所感兴趣的频率范围内)，从而与电压型控制

方法相比可以更方便的实现补偿，获得更高的增益带宽。

(4)由控制到电感电流没有相位滞后，从本质上消除了闭环控制

产生低频谐波振荡的可能性。

(5)对输入电压变化具有比电压型控制方法更快的响应速度，特

别适用于AC电源作为输入的应用。

2．电流型定频控制的缺点

(1)抗干扰能力差。由于电感电流的纹波幅值与其平均值相比要

小的多，因而一个小脉冲干扰都有可能使比较器误动作。

(2)需要斜坡补偿。电流型控制方法由于在占空比大于50％时要

产生次谐波振荡，因而不稳定。通常在比较器输入端使用一

个补偿斜坡(斜率等于电感电流的下降斜率)来消除不稳定。

(3)峰值与平均电流的误差。一般情况下，由于电感电流的纹波

幅值与其平均值相比要小的多，因而这一问题带来的影响并

不明显。但在高功率因数boost预调节等电路中峰值与平均

电流的误差将带来严重的影响。

(4)拓扑问题。传统的电流型控制事实上是控制电感电流，当使

用buck变换器时，电感在输出部分，因此是非常有效的。

但是对于反激和boost拓扑，电感不在输出部分，控制不了

正确的电流，失去了电流型控制器的许多优点。反之，boost

变换器的电感在输入部分，适用于高功率因数预调节时对输

入电流的控制，但是由于buck和反激拓扑的电感不在输入

部分，对输入电压的动态和静态变化不敏感，因而不适用。

第四节 平均电流型控制方法

在上一节中，讨论了采用电感电流的波形作为斜坡信号的电流型

控制方法，为了避免同随后介绍的平均电流型控制方法相混扰，在需

要区分的时候称之为峰值电流型控制方法，通常所说的电流型控制方
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法就是指峰值电流型控制方法。由于峰值电流型控制方法对输出电流

的控制不是很精确，所以在某些对电流精度要求比较高的应用场合，

它的缺点(3)和(4)将会十分明显。而平均电流型控制方法是控制

电感电流的平均值，因而对电流的控制更为精确。平均电流型控制方

法的电路图如图2-4．1，主要波形如图2-4．2110】。

VCA

Vs

比较器

输出

电感

电流

图2—4—1平均电流型定频控制

。么 ～～，～ ．易， 、～～+～ 易
／

／ ／

|
／ ＼ ／ ＼八
图2-4．2平均电流型定频控制波形图

一、平均电流型定频控制的工作原理

图中，CA为内环对电流积分的高增益误差放大器，vA为输出电

压的误差放大器。工作原理为：输出电压经VA后生成输出电压误差

K，而电感电流的采样值经CA积分，然后与之相减生成电感电流和

Chengdu 2001



西南交通大学研究生学位论文 第24页

输出电压的综合误差信号比一，与锯齿波发生器产生的锯齿波进行比

较，生成PWM波(与电压型定频控制相似)。

二、平均电流墅定频控制的优、缺点

平均电流型控制方法的最大优点就是可以准确控制电感电流，精

度高，并且不需要斜坡补偿。但是要达到系统稳定，开关频率对环路

增益有限制。由于电压和电流采样的信号都经过了积分电路，所以抗

噪音性能强，此外，平均电流型方法可用于检测和控制任意支路的电

流，既可以准确控制buck和反激拓扑的输入电流，也可以控制boost

和反激拓扑的输出电流。

平均电流型控制方法的最大缺点是：由于采样后对电感电流进行

积分，所以响应速度比峰值电流控制方法慢。

第五节电荷型控制方法

在电流型控制中采用对电感电流峰值进行采样、反馈控制。但是，

在一个周期中电感电流的峰值并不能准确反映电感电流的平均值(无

论在连续模式下还是在不连续模式下)，因此电流型控制方法不适用于

功率因数校正或电池充电等对平均电流特别敏感的地方。电荷控制技

术是解决这一问题的有效方法。

一、电荷塑定频控制的工作原理

如图2．5．1为电荷型定频控制原理图，图2．5．2是其主要波形图【15】。

在每个周期开始时，时钟脉冲使锁存器复位，主开关开通，cT开始对

开关电流进行积分，从而获得总的电荷；当CT的电压达到控制电压

比时，主开关关断，与电容并联的开关开通，对电容进行放电；在下

一个周期开始前，CT的电荷全部放完。由于一个周期的总电荷与平均

电流成正比，可以实现对输出电流的控制。
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图2．5．1电荷型定频控制原理图

时钟——_J——————J_—————L
：：二刁二Z[Z[

：喜_厂] 厂] 厂]
图2．5．2电荷型定频控制波形图

二、电荷型定频控制的优、缺点

1．电荷型定频控制的优点

(1)采用电感电流积分的方法取得电流的平均值，从而消除了电

流型控制方法存在的峰值与平均值误差的问题。

(2)同电流型控制方法一样易于实现均流。

(3)同电流型控制方法一样对输入电压的变化有较快的响应速

度。

(4)由于使用开关电流的积分作为控制信号，与电流型控制方法

相比，其抗噪音能力更强。在电流型控制方法的应用中，开
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关开通时的尖峰可能会使其过早关断，而电荷型控制方法通

过积分消除了开关噪声干扰。

(5)与电流型控制方法相比，电荷型控制方法不需要外部斜坡信

号，从而使电路更加简单。

(6)电荷型控制方法不限制最大电感电流，更适用于在开关电流

达到最大值仍不关断的场合，如多谐振荡变换器。

2．电荷型定频控制的缺点

(1)次谐波振荡。与电流型控制方法相似，电荷型控制方法也存

在次谐波振荡现象。当电荷型控制变换器工作于轻载时，就

会产生次谐波振荡，同样，在引入斜坡补偿后可以加大稳定

裕量。

(2)对电流的瞬态变化响应速度慢，不能有效的保护开关管等功

率器件。

(3)电路实现更为复杂，增加了设计难度。

本章小结

通过本章的分析可以看出，不同的控制方法有各自的优、缺

点，实际设计时，可以根据需要选择相应的控制方法，以达到特

定的技术指标。

双环控制的电流型控制方法比单环控制的电压型控制方法具

有更快的对输入变化的响应速度，然而对负载的动态响应速度并

没有改善。现代的微处理芯片对电源的瞬态响应要求越来越严格，

原有的控制方法很难满足其要求，在下一章中将详细介绍采用双

环控制的对负载变化具有超快速响应的v2控制方法。
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第三章V2控制方法

由上一章的分析可以看到。电流型控制方法由于引入了电感电流

前馈，使得其对输入电压的阶跃变化的响应速度比电压型控制方法快

得多，但是对负载电流的阶跃变化响应速度并没有改善。本章将对具

有快速响应的v2控制方法进行介绍、详细分析其工作原理，并与经典

控制方法进行比较，最后通过仿真进行验证。

第一节 v2控制方法的基本原理

近年来，随着微处理芯片技术飞速发展，CPU、DSP和其它大规

模逻辑器件芯片尺寸的缩小使其电源电压不断下降，目前在+1．5V至

+2．5V范围，将会降低到1v。高效率地产生这样低电压的电源存在一

些困难，尤其是在输出电流达到10A或更高时。尤为重要的是现在的

CPU内核要求非常严格的负载调整【3l】。随着电源电压的降低和电源

电流与时钟频率的提高，使得对于电源的要求急剧提高一一特别是瞬

态响应。日益严格的性能要求使设计的难度和成本越来越高。

为了提高系统的响应速度，一方面可以从功率级入手，对功率级

的输出滤波部分进行优化，设计最优的滤波参数，考虑到线路的分布

参数，设计滤波电容的规格、大小、数目、以及分布的位置【29】[30】：

另一方面是选择好的控制方法，从控制理论上讲，要在既不损失对输

入电压变化的响应速度的前提下，又要提高对负载电流的阶跃变化响

应速度，仍然应该采用双环控制。我们在对功率级进行分析时，往往

做如下假设：电感电流的的纹波(高频成分)完全经过滤波电容，仅

有直流成分才经过负载，这样可以在负载上得到恒定的电压‰。。事
实上，在做小信号分析时，这一假设并不成立的，滤波电容上总是或

多或少的存在ESR(寄生电阻)，从而纹波在经过电容的时候产生压降，

使得输出直流电压％。。上叠加了纹波i：R。，所以在开关电源稳态工作
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时，输出电压的纹波与电感电流的纹波的波形是相同的。用该纹波信

号代替电流型控制方法的电流信号时，由于是直接在负载端上采样，

对负载冲击有更快的响应速度。

时钟

Vc

Va

锁存器输出

电感电流

图3-1．1 V2型控制方法原理图

＼ ／ ＼ ／ ＼ ／ ＼

__——

＼ ／。＼ ／＼ ／＼
图3．1．2 V2控制的主要波形

基于以上思想可以设计出如图3．1．1所示的定频V2控制方法的

单端正激变换器【14】，图3．1．2为其对应的主要波形。由图3．1．1和图

3．1．2可以看出v2控制方法与电流型控制方法的区别在于：v2控制方

法用滤波电容电压采样代替了电流型控制方法中PWM比较器的电流

采样输入，输出电压％uT反馈回来作为两个控制环的反馈量。DC级
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作为慢的外环反馈信号，输入到低带宽的误差放大器，该误差放大器

将％uT与固定的基准电压蚱。f比较，产生一个PWM控制电压圪。输

出电压的纹波％作为内环反馈控制信号，作为PWM比较器的斜坡信

号反馈到PWM比较器的输入。事实上，％为电感的纹波电流在输出

滤波电容的寄生电阻(ESR)Rs上的压降。V2控制方法中速度快的PWM

内环控制瞬态响应，速度慢的外环负责优化DC控制精度。

v2控制方法稳态时的工作原理为：在每个周期开始时时钟信号使

锁存器复位、输出高电平，经过驱动电路(图中未画出)开通开关管，

则输入电压％加到变压器原边，从而在变压器副边得到正的电压

砍=H吃，其中n为变压器的变比。二极管D1正偏导通，D2反偏截

止，电感两端得到正向电压(％．Vo。，)，电感电流iL由初始值开始线性

增大，变化量为

b华，=警笋， 其中⋯，≤b+以妒
m=0，l，2，⋯⋯，表示第m个开关周期，下同。

由于负载电流Io固定不变，该变化的电流完全通过滤波电容的ESR

给滤波电容充电，从而在ESR上产生与电感电流斜率相同的压降

～=乞RS=哔r= 鱼幺二幺超，三

其中mT<f≤∞+以沙 ．

该电压即为内环的采样电压。当v口增大到误差电压圪时，比较器

翻转，从而使锁存器输出低电平，开关管关断。变压器原边电压为零，

则副边巧也降为零，二极管Dl截止；电感电流iL经二极管D2续流，

输出电压反加到电感的两端，则

iL=-VLou．_．J．t
f 其中∞+以沙<，≤∞+1沙
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～=t凡=一三≤生r 其中似+办沙<r≤(m+l沙
直到下一个时钟脉冲信号到来，开始一个新的周期。

第二节V2控制方法的动态响应分析

以图3．1．1所示电路为例，分析v2控制方法在输入电压和负载

(电流)瞬变时的动态响应特性。

一、v2控制方法在输入电压变化时的响应原理

图3．2。1 输入电压变化前后的波形比较

当输入电压下降时，电感两端压降的降低导致电感纹波电流上升
t，／

沿斜率为7％，由于输出电压纹波是电感电流纹波在输出电容ESR上

的压降，所以输出电压纹波上升沿的斜率也减小，从而导致占空比自

动增大，误差放大器输出的PWM控制信号保持不变。这一调整过程

与电流型控制方法相同，因而在输入电源电压变动时V2控制方法和电

流型控制方法具有同样快的瞬态响应速度。如图3-2．1所示为输入电

压变动时(图3．卜l所示电路中)误差电压以、内环采样电压圪和开
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关管S的驱动波形，其中实线为调整前的波形，虚线为调整后的波形。

二、v2控制方法在输出电流变化时的响应原理

当负载电流由Iol减小到102时，由于电感电流IL的稳态值(IL=101)

不能瞬变。则瞬间滤波电容以Iol-102进行充电，滤波电容的ESR纹波

电压在瞬间叠加了一稳态电压(Ioi-102)Rs，虽然输出电压纹波斜率

不变，但其平均值将提高，同样导致占空比减小，减小变换器输出功

率，起到稳压的作用。如图3-2．2所示为负载电流变动时(图3．1．1电

路中)误差电压V。、内环采样电压V。和开关管的驱动波形S，其中实

线为调整前的波形，虚线为调整后的波形。而电流型控制方法在负载

变化的瞬间，不会引起电感电流纹波斜率变化，所以电流环检测不到

这一变化，因而相对于V2控制方法响应速度慢。

Ve

Vc

～q

vq

S

∥一’ 心 ．∥j? ‘心．
／ 、、 ／ ＼

图3．2．2输出负载变化前后的波形比较

传统的电流型控制事实上是控制电感电流。当使用buck变换器时，

电感在输出部分，所以使用电流型控制非常有效；但是对于反激变换

器和boost变换器拓扑，电感不在输出部分，电流型控制的许多优点

体现不出来。V2控制方法由于内环检测点在输出部分，提高了buck

变换器和正激变换器对输入和输出静态和动态变化的响应速度，解决

了电流型控制方法存在的问题。
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v2控制方法由于其快速的内环采用反馈输出电压的纹波，因而与

电流型控制方法一样，抗干扰能力差；当占空比大于50％时，会产生

次谐波振荡，所以也要使用斜坡补偿。V2控制方法可与普通的控制方

法如定频、定开通时间、和滞环控制配合使用以提高系统的响应速度。

在使用定关断时间的V2控制方法时，可免于使用斜坡补偿。V2控制

方法对输入和输出电流都没有直接控制，所以不便于电源的并联使用，

需要额外的电路来进行过流保护。

第三节V2控制方法的仿真

为了验证以上分析的正确性，利用PSPICE仿真软件采用相同的主

电路拓扑，分别采用v2控制方法和电流型控制方法来进行仿真。

一、仿真电路介绍

两种控制方法均采用UCl842控制芯片，唯一的区别在于UCl842

在电流型控制方法中的电流采样端子在V2控制方法中充当内环电压

采样端子。

主要参数如下：

开关频率：，=100kHz

输入电压：矿。=245～275V

输出电压：‰=7．5V

输出电流：Io=75A

=、v2控制方法对输入电压变化的瞬态响应仿真

图3．3．3为电流型控制方法在输入电压阶跃冲击下的响应波形，图

3．3．4为v2型控制方法在输入电压阶跃冲击下的响应波形。由波形图

可以看出两种控制方法在相同的输入冲击下，都能在一个开关周期内

做出响应，响应速度没有明显差异。

Chengdu 2001



西南交通大学研究生学位论文 第33页

Chengdu 2001

亚酱鲁薯S黎晕刽巷釜菩拿要歪掣≥

I．n-c亚

鼍剞螫鑫铎g牵擎．驽童蕊爿挚冬一三IIlllI

舞鲁g惫《最95蓝：^In譬

≤姜蓦暑掣岂

蠹岂兰晏一司罨《熹2*a；ju；§岳

<簿卜筹簧嚣器砻舞罢，二If．嚣≤掣掣警武。>

誊掌善筌器一搿Qu篮冬鼎a蓦白占篁u占篁岳

器舔翠u崔盘兰，ff夏芏、裂÷；三．≯

主壹誊毒‘主王、稿哥葛黎毪斟最2￡岳女_∞笛

翳鲁士-|、fJ掣}f均N；5；o≯

主詈鍪IIf，；【}昙}诲哥鹫器鼍礅甙i￡笛、I§∞笛

：i盎



雨一立j!_一。If叠一癸晕斟、蘧。一婆?}主一辱一矗。葛_一N．n．n万一

革剞塔鑫并≤奄鼙．鉴鑫寒掣}牛二l『J

Jl：一

瀣翘邕隶镊蠹#_口瞄：≯_日掣

《要趟霆兰鲁

舞拿善鍪到最谥囊2∞a；§u；誊

<辱卜缮议嚣溪雹簪器．．f三．嚣聋寻癸瑚文z≯

蠹寻善．}il是斟aug售嗣0‘盎、日__u，04篮

器壤翠u蓝斑g■fif嚣章裂÷；=武：，>

呈鲁蚤||f，鍪罟§扭捌菌苫菩斟制状≈￡葺，≈∞日篮

嚣鲁世■!if}裂lrf均N；一ufl甙岁

主兽誉Ilf，蚤詈鼍瓷尉蘧椎三日裂农；≈篮：g毒

oia

盘—≯



西南交通大学研究生学位论文 第35页
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图3．3．3 电流型控制单端正激变换器在输入电

压阶跃冲击下的主要响应波形图
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图3．3．4 V2型控制单端正激交换器在输入电压

阶跃冲击下的主要响应波形图
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图3．3．5电流型控制单端正激变换器在负载电

流阶跃冲击下的主要响应波形图
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图3．3．6 V2型控制单端正激变换器在负载电流

阶跃冲击下的主要响应波形图
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三、 v2控制方法对输出电流变化的瞬态响应仿真

7．45V}⋯⋯一⋯⋯-1-⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯⋯1．-⋯⋯⋯⋯⋯
2．钿s Z．抽s 2．4ms 2．6ms Z．钿s

Thee

图3-3．7电流型控制方法在负载冲击下的输出电压调整波形

7．60V⋯⋯⋯⋯⋯一⋯一⋯一一⋯一⋯⋯⋯⋯⋯⋯·一一一⋯⋯-⋯⋯一⋯。。

7．‘SU I-⋯⋯⋯⋯⋯一1⋯一⋯一⋯·⋯··r⋯⋯⋯⋯‘‘--1一⋯-⋯⋯一⋯’’
Z．hs 2．翻s 2．4m； Z．6船 Z．鼬s

Tlime

图3-3．8 V2控制方法在负载冲击下的输出电压调整波形

图3．3．5为电流型控制方法在输出电流阶跃冲击下的主要响应波

形。图3．3．6为v2型控制方法在输出电流阶跃冲击下的主要响应波形。

由波形图可以看出v2型控制方法的响应速度明显比电流型控制方法

快。将两者输出电压VouT的仿真波形放大如图3-3-7、图3-3—8。在2．1mS

处给两者以相同的负载冲击，v2控制方法在经过三个开关周期(3011

S)后就完全恢复电压稳定。而电流型控制方法在经过了O．55mS即直

到2．65mS时才恢复稳定。在负载电流变化时，v2控制方法的响应速

度比电流型控制方法提高18．3倍。很显然V2控制方法的瞬态响应速

度要比电流型控制方法优越的多。另外，在同样的负载冲击下电流型

控制方法的峰一峰值为157．4mV，而v2控制方法的峰一峰值为

115．2mV。V2控制方法比电流型控制方法具有更低的超调量。
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本章小结

本章详细研究了V2控制方法的工作原理，分析和仿真结果表明，

V2控制方法对于电源和负载的变化会以较快的速度自动调节占空比。

输入电源的变化首先影响电感电流，进而影响输出电压；负载的变化

直接影响输出电压。因为输出电压直接反馈作为PWM比较器的斜坡

信号，从而可有效的调节占空比。并且具有超快的响应速度，对输入

和输出的电压静态和动态变化能够以开关周期的数量级进行响应。因

而具有非常理想的电压调整率和负载调整率。
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第四章开关电源的小信号分析

为了从理论上对开关电源进行更为深入的研究，更科学的引导我

们进行电源的设计，需要对开关电源系统进行数学建模，然后可以利

用控制理论对其进行分析和优化。本章首先介绍了状态空间平均和线

性化的方法，随后采用该方法分别建立了电压型、电流型和V2控制方

法的小信号模型，并利用该模型对三种控制方法进行比较，分析电路

参数对变换器性能的影响。

第一节状态空间平均和线性化

开关电源的主回路是一个分段线性系统，各段之间是不连续的，

控制回路是一个线性系统。对于这样一个由分段线性和线性两部分构

成的系统，要建立一个既便于分析又精确的模型是相当困难的。但是

在我们所关心的信号频率比开关频率低的多的时候，可以利用状态空

间平均的方法将开关系统近似为连续系统，在交流变量幅度与直流工

作点相比足够小的时候，可以使用线性化的方法使非线性系统近似为

线性系统[361。

一、状态空间平均

在一个开关周期中，开关有两个工作状态，在这两个状态中系统

是连续的[12]。以基本Boost变换器为例，拓扑如图4-1．1，在两个状

态，电路可以分别等效为4-1．2(a)、4-卜2(b)：

以电感电流xl，电容电压x2为状态变量，则可以得电路4-1．2(a)

的状态方程：

．

1

xl 2Z”1
．

1 1

z2一丽J2+石“2
写成矩阵形式：
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童=Al《t)+Blu(t) 砉姒警 c4．1．1A)

其中x=[羔]A。=亭一丽01]B。=
同理由图4-1．2(b)可以得到：

虫=A2《，)+B2u(t)

其中。：M”
Lx2J

纠
竺当≤，<掣(4．1．1B)
ls {s

图4-1．I基本Boost变换器

(a)开关开通时的等效电路

xl L

(b)开关截止时的等效电路

图4-1．2 Boost变换器两种开关状态的等效电路

如果开关频率与电路的自然频率和信号频率相比高的多(周期足

Chengdu 2001
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．f厅]一＼n兀+d．，1一剖铸学
．f”+d。1
弋了!_J2
】(爿一x(警]——Ti_

(4．1．2A)

(4．1．2B)

将式㈤-∽州^：，联立消去x的微分项嫉]、挣]及
x(半卜 可得

x(等)=x㈡+外x时即㈨
+半A：融]+舡x皖)也u(跏+等即(警)

(4．1．3)

协掣
将式㈠¨，代入式㈧¨Ⅷ去u(警]项， 得

(4．1．4)
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干n+l(n／：队+(1一)A2】妊]也耻(1-曲，电]
+去训-一以)《A：[Al妊)也妊)]+B2d㈢} ㈤¨，

考虑到正足够大，等式左边可近似为妊j，等式右边以去为系

《意)=kA。+(，一以)A：】x(砉]+kB。+(·一以)B：】u(砉)

i：-A，+(I—d)A：1x+bB，+(1一d}B：lu (4．I．7)

A=dAl+0一d)A2 (4．1．9A)

B=dBl+0一d)B2 (4．1．9B)
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二、线性化

在直流工作点附近，任何非线性系统都可以近似为线性系统，所

以可以将x、U和d的交流量从直流量中分离出来，对式(4．1．8)进行

线性化，即：

X2
XO"4-X

U2U0+U

d：D+a

其中带“^’’为交流项。

(4．1．1 lA)

(4．1．11B)

(4．1．11C)

然后，再假设交流的幅值足够小，任何二次及二次以上的交流变

量项都可以忽略。

将式(4．1．11)代入式(4．1．7)并分离直流量和交流量可得：

0=【A。D+A：(1一D准。+【B。D+B：(1一Dm。 (4．1．12)

圭；lA-D+pz(1_D)k+p一，D．+Bz(1一D)扭 (4．1．13)

+【(A。一A。)x。+(B。一B：)ll。扭
⋯⋯一

可以做如下定义：

Ao=【A。D+A2(1一D)】 (4-1．14A)

B。=【B。D+B：(1一D)】

E=【(A。一A2)x。+(B。-B：)lI。】

则式(4。1．12)、(4．1．13)可写为：

0=Aoxo+BoIio

主=A。i+B。矗+￡a

将式(4．1．15)、(4．I．16)相加可得线性方程：

i=Aox+Bou+￡d

(4．1．14B)

(4．1．14C)

(4．1．15)

(4．1．16)

(4．1．17)
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其中i即为主。

定义：输入电流yl，输出电压y2，则有：

y=c．x+D．u+Pb (4．1．18)

(4．1．17)与(4．1．18)联立消去j项，并取小信号项进行拉氏变换可

得：

0(s)=M(s)k(s)+N。O(J) (4．1．19)

经过状态空间平均和线性化，我们将非连续的开关电源系统建立

了近似的线性化数学模型，可以用式(4．1．15)求电路的稳态工作点，

用式(4．1．16)进行小信号分析。在随后的几节中将利用该方法分别建

立电压型、电流型和V2型控制方法的小信号模型。

第二节 电压型控制Boost变换器的小信号分析

一、 电压型控制方法的开环传递函数

因为式(4．1．16)为线性的，可以对其进行拉氏变换，得：

文=(sI’A。)-’B。00)+GI—A。)。E00) (4．2．1)

一般情况下，d是X(反馈控制)和u(前馈控制)的函数。这个

描述d与X、u的关系的函数称为控制策略，控制策略是由控制方法(控

制回路)决定的。控制策略也可以是非线性的。对非线性的控制策略

我们可以利用上一节的小信号近似法将其线性化，线性化后控制策略

可以写成通用函数：

‘i0)=F7(sNs)+Q7G如G)

如果控制回路中含有积分和微分环节，

是S的函数。将式(4．2．2)代入式(4．2．1)

叉(s)：[sI—A。一EF7(0】“【B。+EQr(0】旬(0

(4．2．2)

则式(4．2．2)中的系数就

并整理得：

(4．2．3)
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(4．1．19)与(4．2．3)联立消去叉(0项，可得输入输出传函：

T。(曲=M(J)【sI—A。一EF7(s)1～tB。+EQ7(s)1+N。 (4．2．4)

线性化的开关

变换器

图4．2．1 线性化的开关变换器的双口模型

田图4-2-1口J以得出：

器；输入罐z文。 (4|2姒)

吾蔷=输出电流灵敏度 (4．2．5B)

器=输入电压灵敏度 (4．2．5C)

器=输出阻抗‰∽ ㈠z∞，

开关变换器的数学模型经过线性化后，就可以用经典稳定性判据

来对其稳定性进行分析。也可以根据数学模型做出开环Bode图来对

控制方法进行频域分析和优化。

将式(4．2．2)的交流状态矢量郎)用检测矢量审G)代替就可以得

到开环的数学方程：

ci0)=FrG)审0)+Q7G)DG) (4．2．6)

熔式(4 2 6)代入(4 2 1)n-I"得到：
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粥羽-Ao)-lEFr∽
由控制理论可知，对于可实现的负反馈系统

函数是单个开环增益函数的和，即：

(4．2．7)

总的反馈开环增益

G㈨卜喜端=一妻k-I弛k-砧lEF7酬 ㈤z．s，

下面以基本Boost变换器为例来求电压型控制方法的开环传函。

结合电路图4-2．2和波形图4-2．3可得：

矾)=等=唑逝攀 ㈠：∽

图412-2考虑ESR的电压型定颏Boost燹抉器

由电路图4-2．2可知，由于考虑了滤波电容的寄生电阻(ESR)，

反馈采样的输出电压并不为x：0)，而为KG)=z：G)+R：CsX2(s)，式

(4．2．9)中的KO)为误差放大器的增益，KG)=争。

利用小信号线性化方法可得：

讥卜等E∽=一等№。鼬) (4．2_10)
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结合式(4．2．2)可知

Q70)=0

一害(1+叫}

时钟

V9

S1 0FF

图4．2．3 电压型定频控制动态波形图

(4．2．11A)

(4．2．11B)

该电路考虑了滤波电容的寄生电阻，重新求得系数矩阵如下

Ao

E=

=[一
[一

R2(1一D)

(1-L)
C

t／10

￡(1一D)
砘o

Rtc(1一D)2

Bo

代入式(4．2．8)则可求得开环传函：

R2(1一D)
工

1
-———

C

(4．2．12)
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G(s)itG)=

在求上式的过程中。我们认为R：<<R。而进行了简化。

同理可以求得Buck和Buck．boost变换器的开环传函：

Buck

G0)Hb)=

Buck．boost

G(s)HG)=

警(s+去R C]以￡ l ，j

叫嘉+讣历I

缫等(”去][一R,0矿-D)2一钼

(4．2．13)

(4．2．14)

(4．2．15)

若假设误差放大器既没有零点也没有极点(称为未补偿)，即：

K(s)=K(常量)，则可以画出开环增益函数的Bode图，如图4．2．4，

并对其进行比较可以得出如下结论：

1．以上开环函数可以看出Boost和Buck．boost变换器的开环增益

幅值和复极点角频率【l一％都依赖于D。YJ夕I,，这两种变
／、『LL

换器都有一个右半平面零点，导致相位滞后。与Buck变换器

相比，这些特性增加了环路补偿的难度。

2． 以上三种变换器对于固定的VP，其增益直接依赖于直流输入

电压(Ulo)。因而在这种情况下，为了保证最大输入时的稳定，

vP不能设的太大。这样将导致最小输入时的带宽变窄，解决的

办法可以将锯齿波设计成VP与U10成正比，从而使开环增益独

立于U10。
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二、环路补偿

由图4．2．4可以看出，按照经典控制理论的稳定性要求，三个开

环传函都不满足增益裕量(大于6dB)和相位裕量(300～600)的要求，

所以需要对其进行补偿，补偿的方式有超前补偿和滞后补偿，为简单

起见，通常在误差放大器增加一个零点或一个极点来实现。通常采用

滞后补偿，即增加一个极点，该极点的角频率峨必须足够低以至于当

开环相位滞后1800时，幅值增益低子单位增益6dB。仍以boost变换

^l F

器为例，令X(s)=_=!二，则可以得到补偿后的开环传递函数的幅频
s+％

曲线和相频曲线如图4．2．5(A)、(B)，由图可以看出，为了使系统稳

定，不得不使用较小的补偿的角频率∞。，从而使频带变窄，使频率响

应特性变差。超前补偿的开环带宽比滞后补偿要宽的多，使得超前补

偿具有对负载和电源的动态响应有更宽的频率范围。但是宽的频率范

围增加了EMI滤波的难度，并且超前补偿会引起次谐波振荡。

2

0

dB

-2

-4

-6

＼
k

＼～

|
‘＼

＼
1伊 up 1铲 u

n 1 al

频率(Hz)

(a)幅频特性曲线

1驴
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＼ ；
、、Z——————一

1妒 1a产 1 0． 1妒
频率(Hz)

(b)相频特性曲线

图4．2．5补偿后的频率特性曲线

第三节 电流型控制Boost变换器的小信号分析

一、传递函数

图4-3．t电流型定频控制
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K睁M．盼筹]
扣R。¨)=即，
将(4．3．1)中依赖于时间的变量连续化，可近似为：

驴小+镑J

(4．3．1)

(4．3．2)

式(4．3．2)、(4．3．3)联立消去变量f，，可得连续的控制策略：

州=警也。玑

V‘

Rjxj

RIil

帧存嚣

输出

斜率均为ul，L

，h·I)／f, n正似+d●坑 似+i}矾 {n+2l啦

(4．3．3)

(4．3．4)

图4-3-2 电流型定频控制动态波形图

利用小信号近似法，将“I=“lo+自I和d=D+d代入式(4．3．4)并忽略

自．0项，可以得到线性方程：
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a=警一警一等
对上式进行拉氏变换可得

(4．3．5)

缸)=丽2Lfs：¨,沪等州一争∽ (4．3．6)

在上一节中，求得误差放大器的传函为：

器“㈦(1+驰) (4．s．7)

将式(4．3．7)代入式(4．3．6)得：

舳=一警10删一塑学10*ts枷等10㈨“ “ “

(4．3．8)

从而有：

州拈一等[·唑掣] ㈠s姒，

QT(，)：一旦【1
l／lO

0】

二、 电流型控制方法的稳定阔题与斜坡补偿

(4．3．9B)

似|)坑 nf,扣+dO／f,：n+O／f, fn+2腿

图4-3．3具有斜坡补偿的电流型定频控制波形图

电流型控制方法存在两种不稳定【35】：1、在占空比大于50％的时
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候开环不稳定。当电流环存在一个小的扰动，在随后的周期中这一扰

动造成的影响并不会减小(理想的控制是要逐渐减小到零的)，这样系

统就变得不稳定了；2、次谐波振荡。次谐波振荡是由系统国有的相位

滞后造成的，造成的后果是功率级相临的驱动脉宽不对称，电压环在

开关频率一半的地方产生振荡。在经过斜坡补偿后以上的问题就得到

了解决。

斜坡补偿实现的方式有两种：l、在电流环上叠加一个正斜率的与

开关同频率锯齿波；2、在电压环产生的误差信号上叠加一个负斜率的

与开关同频率锯齿波。两者的意义是相同的。

考虑斜坡补偿后，需要对前面的推导进行修订，将(4．3．2)、(4．3．3)

J

中的vf用v。一m÷代替则式(4．3．5)改为：

d=
20。厶‘ 2曼Lfs 矗．D阿u,o+2m--Rs一万习一万习 (4．3．10)

即将原来的。，。项用(“．。+zm寺]代替，为了简化起见，定义，，为：
y={≤1
‰+2mi

因此，加有斜坡补偿的电流型定频控制矩阵变为

州拈一警10[z学]“ L 代s J

Q㈨一等[· 0】

(4．3．11)

(4．3．12A)

三、 电流型控制方法开环传函

仍旧以考虑了ESR的boost变换器为例，应用矩阵(4．2．12)和
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(4．3．12)以及等式(4．2．8)可以求得：

电流环增益：

Gl(s)Hl(s)=

电压环增益：

G2(s)H2(s)=

而2fsr【(s+面2)

划RsR繁c(1铲[幽≠一司， 一D)2 L ￡ 。J

(4．3．13)

(4．3．14)

其中，假设％，<<l，将式(4．3t13)和(4．314)相加则可以求
得总的开环增益：

G(s)H(s)=
笛{{l-蒜‰]+毒[·+坐掣])

(4．3．1 5)

由开环增益函数可以看出虽然增加了斜坡补偿，但是其仅仅降低

了增益的幅值而对系统的极点和零点并没有影响。由式(4．3．15)可以

看出，如果可以设计调节器，满足：

坚!生 <<1(4．3．16)—RsRIC(—1-D)<<1 ’

则可以消除右半平面的零点，进一步，若满足不等式：

掣州(4．3．17，
则开环增益函数可以简化为：
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c(s)n(s)=
罄卜紫]

(4．3．15)

这样系统化为左半平面的一个零点和两个极点的系统，下面进一

步认为误差放大器的开环增益K(J)=K(常数’而1了-D蟊<co<10％

从而可以迸一步设想将零点频率‘1一功％。c设为极点频率

。一哆々历，使开环增益函数有近于90％的相位裕量，如此可以求得：

K咄压
将(4．3．16)代入

G(曲H(5)=

(4．3．15)可得设计的开环增益函数：

鲁[s+蓓]

(4．3．16)

(4．3．17)

同电压型控制一样可以对系统进行校正，增加一个零点在

峨≤O．1∞。 (rain)来提高系统的直流增益。
●

由式(4．3．17)可以画出电流型控制的boost变换器的开环频域曲

线，如图(4．3．4)。由式(4．3．17)及图(4-3．4)并比较电压型控制

boost变换器的开环增益函数(4．2．15)和开环频域曲线(4-2-4)可以

得出如下结论：

1．与电压型控制方法相比，电流型控制方法的(左半平面)零点不

受滤波电容ESR(R2)的影响，从而使零点配置具有更大的自由

度。

2．电流型控制方法的直流增益与开关频率成正比，由于开关频率比

较大，所以一般具有比电压型更高的开环直流增益。
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3．一般情况下，r接近于l，所以电流型的直流增益受输入(Ulo)的

影响比较小。

dB

相

位

0

少
I

＼
＼．

1铲 1 0．

频率(Hz)

(a)幅频特性曲线

／1

＼／—一

1酽lo' 1驴

频率(Hz)

(b)相频特性曲线

图4．3-4电流型控制方法频响特性曲线

四、电压型、电流型的输入电压灵敏度和输出阻抗的比较
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⋯sR：(”去][¨鲁)：卜+寺I s+卷J

Z2。卜志尚萄G+吐)(¨％)h辔J

蜘， 幔4+去K+普)
㈣一卅D)2G+吐)b+％)‘+悠]

z，(0=

2．输入电压灵敏度

式(0
D．(s)一

掣(s+去R C]三 I～，J

(4．3．18)

(4．3．19)

(4．3．20)

(4．3．21)

其中，u：为零点角频率，u。为极点角频率。在求解上式的过程中。

为了表达式的明了，进行了简化【36】。

在相同的功率器件下，比较电流型和电压型控制变换器的Z2(0和

是b)／0，(副，如图4．3．5和图4．3．6所示，为了简单起见，电压型和电流
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型的“z均设为0．1∞。。

输入

电压

灵敏

度

图4-3．5电压型、电流型输出阻抗对数曲线

频率

图4-3-6电压型、电流型输入电压灵敏度

对数曲线

由图4．3．5和图4．3-6可以看出：
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1． 当u(un时，电压型boost变换器的输出阻抗比电流型的低；当∞)

6)n时，输出阻抗由输出电容及其ESR决定，所以两种方法的输出

阻抗相等。

2．在我们所感兴趣的相当宽频率范围内，电流型的输入电压灵敏度

比电压型低的多。

3．电流型的输出阻抗和输入电压灵敏度都没有谐振尖峰，从而在极

点角频率附近仍能够保持低的输出阻抗和输入电压灵敏度。

第四节 v2控制Boost变换器的小信号分析

一、控制环的传递函数

圈4-4．1基本Boost变换器V2型定频控制

仍以Boost变换器为例，如图4-4．1，可以看出V2型控制方法中

两个控制环都是对输出进行采样，由于考虑了滤波电容的ESR，因而

输出电压并不是理想电容上的压降X2，所以我们将电路的输出部分进

行简化，如图4-4．2，求输出电压Y与状态变量xJ和X2的关系。

蝗+廿”iX2捣 ㈠4∽
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图4—4—2简化输出部分电路图

y=熹伍2xl+X2+R2u2)
由于百R2<<1，则式(4．4．2)可以简化为

(4．4．2)

Y
2
R2xl+X2+R2u2 (4．4·2)

因为开关频率非常大，可以认为所有的纹波电流均只通过滤波电容支

路，从而只在R2上造成压降，电感电流纹波的幅值为：丽utd，则滤波

电容的EsR上压降的幅值为1ul万R2d。
图4．4．3为基本Boost变换器V2型定频控制的波形图，与电流型

控制相似可以得到：

v。(警)一+百ulR2dn ㈤4∞

y。i。=2y-v, (4．4．4)

将(4．3．3)中依赖于时间的变量连续化，然后将式(4．4．4)代入
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z驴zy+等

以

Y

y晡“

锁存器

输出

斜率均为Ⅳ以

＼．

fn．|)缇 nf,fn+d∥／A {n+1)抗 {H+2)孤 l

(4．4．5)

图4-4-3 V2型定频控制动态波形图

设误差放大器的增益为K，则：

v。=(1+K)VR—Ky (4．4．6)

将式(4．4．5)、(4．4．6)、(4．4．2)联立消去变量vf和Y，可得连续的控

制策略：

2(1+K)VR=2(1+足)(R2x。+x2+R2u2)+百uiR2d (4．4．7)

利用小信号近似法，将Ul=Ulo+&I、”2=U20+&2和d=D+d代入式

(4．4．7)并忽略二．a项，可以得到线性方程：

左：一—2(1+K—)Lfs；一d=一一x．一坐U10竽R妒罢nUI毪警iu22

^2

”10 “10

(4．4．8)

对上式进行拉氏变换可得：
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。(s)：一三卫j二12／逝10宕。(s)一三韭!掣Z／10K2支：(s)一旦啪)一韭业咖)
U10 Z／10

。

从而有：

州踮一半『Lt士K2]“lo j

Q‰，-{等半]

(4．4．9)

(4．4．10A)

(4．4．10B)

与电流型控制方法相似，为了保证系统的稳定行，可以加入斜坡

补偿，加入斜坡补偿后，式(4．4．3)、(4．4．4)中的h用v。一m孚代替，
，S

类似可求得系数Y：

因此，加有斜坡补偿的V2型定频控制矩阵变为∥㈦；一业Ulo fL·士K2]j

Q沁，：_[等半]

(4．4．11)

二、 v2型控制方法开环传函

仍旧以考虑了ESR的boost变换器为例，应用矩阵(4．2．12)和

(4．4．12)以及等式(4．2．8)可以求得：

电流环增益：

Chengdu 2001



G。(5)Ht(J)=

电压环增益：

G2(J)H2(s)=

骅ft一+三R,C1 D R C1一 ，

揣R l华一掣一司iR：c(1一D)2 L 工 三 。j

(4．4．13)

(4’4．14)

将式(4．4．13)和(4．4．14)相加则可以求得总的开环增益：

G(J)H(j)=
掣警{{l-赤动]+(去+剀

同电流型控制方法相似，认为

墨 <<1—RIR2C(—1-D)<<
1一D 1

—R2—C>>—RI—C

K(。=K(常数’而1丽-D<∞<l。％
则开环增益函数可以简化为：

c(s)I-I(j)=
警1警D卜繁R C)一 L。 ， ，

(4．4．15)

(4．4．16)

(4．4．17)

(4．4．18)

(4．4．19)
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(b)相频特性曲线

图4-4-4 v2型滞后补偿频率特性曲线

这样系统化为左半平面的一个零点和两个极点的系统。

在电流型控制方法的开环增益函数中(式4．3．17)，通过改变K的
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大小配置零点在极点的位景上，从而具有近于90度的相位裕量。然而

由式(4．4．19)可以看出V2型同电压型控制方法类似，零点固定，所

以可以采用滞后补偿的方式，使得系统具有较高的稳定裕量。如图

(4-4．4)为滞后补偿V2型控制方法的频率特性曲线。由式(4．4．19)

及开环频域曲线并比较电压型和电流型控制boost变换器的开环增益

函数和开环频域曲线，可以得出如下结论：

1．与电压型控制方法相似，零点与滤波电容ESR(R2)有关，由于

一般(R2)比较小，使得零点角频率远远大于极点角频率。从而

在一般情况下，需要对系统进行补偿，才能使系统具有大的稳定

裕量。

2．增大误差放大器的放大倍数K，可以增大开环直流增益，而不影响

零点的位置，这一点仍与电压型相同。电流型虽然增大K也可以

提高低频时的增益，但同时会使零点的位置发生变化，从而影响

系统的稳定性。

3．同电流型一样，直流增益与开关频率成正比，因此同样可以取得

较高的开环直流增益。

四、v2型的输入电压灵敏度和输出阻抗

应用第三节中求电压型和电流型控锚JBoost变换器的输入电压灵

敏度和输出阻抗的方法，可以求得V2型控制方法的输出阻抗和输入电

压灵敏度。由于求得的等式相当复杂，所以此处不再列出直观的表达

式，只给出利用MATLAB仿真的波形，并将其与电流型控制方法进行

比较，+如图4．4．5，4-4r6，可以得到如下结论：

1．在我们所感兴趣的频率范围内，V2型比电流型具有更低的输出阻

抗，这一点可以说明为什么v2型对负载阶跃变化具有更快的响应

速度。

2．在我们所感兴趣的相当宽频率范围内，v2型的输入电压灵敏度比

电流型低。

3．与电压型和电流型不同，在频率比较高时，V2型的输出阻抗并不

由滤波电容的寄生阻抗(ESR)唯一决定，这是因为V2型的内环在

Chengdu 2001



西南交通大学研究生学位论文 第67页

ESR上采样。

本章小结。

电流型

／ 妙一型滞后补偿
f U
}

＼
频率(Hz)

图4-4．5 V2型、电流型输出阻抗对数曲线

dB

电流型

厂、

7 Ⅻ1
，z型滞后补偿

f 吣
， ≈

频率(Hz)

图4．4．6妒型、电流型输入电压灵敏度对数曲线
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本章主要介绍了PWM的数学建模的方法之一__小信号模型法。

通过状态空间平均和线性化，将开关变换器建立了线性的小信号模型。

文中并利用该方法分别建立了电压型、电流型和V2型控制方法的小信

号模型。通过比较可以看出电流型可以通过配置零点，提高系统的稳

定裕量，而电压型和V2型则一般需要进行补偿。电压型、电流型和

v2型的输出阻抗和输入电压灵敏度是依次降低的，所以V2型控制方

法对负载阶跃变化具有超快的响应速度。
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第五章交错并联技术

前面是对开关变换器的控制方法进行了讨论，控制的目的是使变

换器在各种干扰下，能够稳定输出。本章所研究的是多个变换器并联

使用时采用的一种控制方法一交错并联技术，该技术的主要优点是能

够减小总的输出纹波，降低滤波电路的重量和体积。

输

反

第一节 交错并联技术的基本原理

电压反馈

图5-1．1采用冗余技术的分布式供电系统

、分布式供电系统

当今，由于电路集成度越来越高，供电电压不断降低，通讯系统
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的规模越来越大。传统的晶闸管整流型电源由于效率低、可靠性差已

经退出了历史舞台，取而代之的是高频开关电源。然而因为高频开关

器件的限制，单台电源的功率很难达到我们的需要，需要多台电源并

联工作以得到所需要的功率。这种采用多台开关电源组合使用的供电

系统称为分布式供电系统，如图5-1．1所示。

并联供电的主要特征【20】：

热量管理：在并联结构中，每个模块只处理总的功率的一部分，

所以每个单元的功率损耗小，简化了热量设计。

可靠性：并联减小了半导体器件的电应力和热应力，虽然在并联

系统中器件的数目增加，但是整个系统的可靠性也随之增加。

冗余技术：并联技术的一个最重要的特征就是可以使用多于负载

所需要的最少模块的个数。来实现冗余系统。例如至少需要n个模块

才能满足负载所需要的功率，而通常采用(行+1)个模块，如图5．1．1。

冗余技术适用于高可靠性的应用，如：大型计算机、航空航天和军事

等应用。

模块化：并联机构非常适用于模块系统的设计，模块化便于系统

的改变和结构调整，可以通过增加模块的数目来提高输出的功率，因

此只需设计标准模块，从而既可以减小制造的费用又可以节约系统升

级的时间。

可维护性：并联系统经过恰当的设计可以允许在线更换故障模块，

实现不中断维护和维修，这在连续运行的高可靠系统中是相当重要的。

减小体积：模块化设计可以提高系统的功率密度，因为低功率模

块可以实现高开关频率，从而减小滤波器件的体积。交错技术提高了

纹波频率，进一步降低了滤波器件的体积。

二、交错并联技术的基本原理

下面以两个模块并联为例进行分析[17]，如果所有的模块的时钟都

同步，则整个系统特性类似于单个模块，如图5．1．2(a)；而如果模块

的时钟是相互独立的，并且认为时钟频率不完全相同，则模块之间输
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入和输出的电流纹波的均方根以系数”：随机相消【5】，如图5-1．2(b)：

为了最大限度的消除纹波，可以设想让所以的模块工作在相同的频率

下，而让各个模块的开关错开2％，如图5．1．2(c)，可以看到纹波的
幅值有了很大的降低，纹波的频率也提高了n倍。

电流

纹波

模块l

时钟

模块2

时钟

黜一t
i f

L

]厂。
L 熏 f

]厂。
T f

／|{＼ ／‰

脒澎“。
}

f

冉
L 1{ f

广]
T

f

(a)时钟同步波形图 (b)时钟独立波形图

- ；l
，

_
} |{ T | f

f1广1 L

T
t

(c)时钟交错波形图

图5．1．2交错并联的基本原理

综上所述，可知交错并联技术就是在多个功率模块并联时，各个

模块开关的开关时刻都错开一段时间，这样就可以在不增加开关损耗
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和器件应力的前提下减小输出纹波的幅值，并且使总的输出纹波频率

升高。所以交错系统可以节省滤波和储能器件，从而可以大大的提高

系统的功率密度而不降低变换效率。

第二节单端正激变换器的交错并联

在并联供电系统中应用交错并联技术，仍可以应用图5．1．1所示系

统，仅仅控制各个模块的时钟信号依次错开T／n即可，这样单个模块

仍独立应用电压型或电流型控制方法；另一种实现的方法是所有的模

块只采用一个控制电路，集中控制各个模块开关的开通和关断。采用

该方法可以自动实现均流，但是可靠性低，难于应用n+l冗余技术。

一、 交错并联的实现电路

交错并联技术与基本变换拓扑相结合可以派生出正激、反激等组合

电路，如图5．2．1为二个变换器交错并联电路图。下面以两个正激变

换器构成的交错并联式单端正激变换器为例进行研究。交错并联式单

端正激变换器有两种实现方式：单滤波电感和双滤波电感[19】。下面

依次详细分析其工作原理。

(I)空话并联式正■壹换量 (b)交糟并联式反激变换嚣

图5-2．1 二个变换器交错并联电路图

Chengdu 2001



西南交通大学研究生学位论文 第73页

二、双滤波电寤正激变换器的工作原理

双滤波电感正激变换器如图5．2．2(a)，图5．2-2(b)为其相应的

波形图。变换器的复位可以通过变压器的激磁电感和MOSFET的输出

电容(包括外部电容)的谐振实现；也可以由电阻一电容一二极管

(RCD)箝位电路复位。正激变换器在两种复位方式下的运行原理是

相同的。由图可以看出两个变换器占空比小于0．5，开关管的驱动波形

交错T／2，两个变换器的运行相对独立，波形与单个变换器运行时相同。

但是输出电流叠加后，总的输出电流纹波的峰一峰值有了很大的降低，

总的输出电流纹波的频率为单个输出电流纹波频率的2倍，从而减小

了输出滤波电容的体积和重量。

VIN

图5-2．2(a) 双滤波电感交错并联式正激变换器

为了便于与单滤波电感正激变换器的工作原理比较，现将工作过

程介绍如下：

1)阶段A【tO_tl】：当开关QI在t=t0开通，滤波电感的电流iLf
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由续流二极管D2转向二极管Dl。由于反相运行，在开关01开通t=t0

前，变压器T2在复位的相位，也就是说，由于VDs。02，>VIN变压器

原边电压是负的。开关Q1开通后T2继续复位，由于谐振(由Lm2

和C02谐振决定)VDs。Q2，继续向VIN下降。在单谐振复位正激变换器，

或多滤波电感交错正激变换器，由于续流二极管的箝位作用，开关VDs

cQ)漏源极电压不能低于输入电压【7】。也就是说，当VDs。o，达到VIN

时，续流二极管正向偏置开始导通反射到次边的激磁电流，由于正向

二极管和续流二极管(负载电流)同时导通，次边线圈短路，VDs。o，

被箝位在VIN。直到t=tI Q1关断，阶段A结束。

2)阶段B【tl—t2】：在

t=tl时刻Q1关断后，由于电

容CoI被一定的激磁电流和输

出滤波电感的反射电流

fl=‘l+iL／／n充电，电压VDs

tQl)开始谐振。同时，VDs cQ2)

保持VlN不变。该拓扑阶段在

t=t2VDs。QI)升至VIN结束。

3)阶段C【t2—t3】：当

％s‘Q1)在t=t2到达VIN，续流

二极管D2开始正偏，流过部

分滤波电感电流iLn。由于在

该阶段Dl和D2同时导通，

变压器T1副边短路。因此漏

感kI和电容CQI开始谐振，

VqOn

Vq∞

‰o"
VH

使VDs rol，高于VJN。同时，VDs

cQ2，仍保持VtN不变，在t=t3时t

Tl的漏感电流等于激磁电流，即，

段结束。

图5-2—2(b)双滤波电感交错并联

式单端正激变换器波形图

屯。=i。=0，导致Dl关断，该阶
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4)阶段D【t3—t4】：在该阶段，Dl关断，iLfl由D2续流。因此，

kI—cQl谐振，在该阶段VDS rQ2，保持VIN不变，当t=t4时，Q2开通

该阶段结束。。然而，vDs f02，可能在该阶段结束前到达VIN，而不是进

入下一阶段才下降到VxN。

在剩下半个周期里，运行情况同上，只是开关Q1、Q2的“角色”互

换。

三、单滤波电感正激变换罂的工作原理

VIN

图5-2．3(A) 单滤波电感交错并联式正激变

图5．2．3(a)为单滤波电感正激变换器的原理图。由于单滤波电

感正激变换器的两个模块公用一个续流二极管和滤波电感，所以两个

模块的工作不是相互独立的。事实上，单滤波电感和双滤波电感的双

模块交错单端正激变换器的工作原理是完全不同的。单滤波电感波形

图如图5．2．3(b)。
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下面结合图5．2．3，详细分析单滤波电感正激交换器的工作原理。

为了简化分析，所有半导体器件都视为理想器件，变压器是具有激磁

电感和漏感的理想变压器。Col和CQ2包含了Ql和Q2的源极和漏极

间的所有电容。

稳态时，一个开关周期有5个等价拓扑，如图5．2-4(a)一(e)。

在开关Q1开通t=t0前，滤波电感电流iLF通过续流二极管D2流动。

同时，由于变压器T2被复位二极 ‰an·n n
管D3反偏，所以，Vsec2是负的。 ％”1兰竺盆L=：口
1)阶段A【t0—^l】：当开关

Ql在t=t0开通，滤波电感的电流

iLf由续流二极管D2转向续流二

极管Dl，图5．2．4(a)。该转换

并不影响D3的状态，也就是说，

D3仍关断。然而当Dl在t=t0时

导通，D3阴极的电势由0V上升

(它在t=tO前被D2导通复位)

到Vsecl=Virdn。因此，要使D3

导通，则D3正极电压Vsec2≥

Vin／n。

由于反相运行，在开关Ql

开通t=tO前，变压器T2在复位的

相位，也就是说，由于VDs。02，

>VIN变压器原边电压是负的。开

关Q1开通后T2继续复位，由于

谐振(由Lm2和CQ2谐振决定)

VDS(02)继续向VIN下降。在双滤

波电感电路终，VDs。Q，被箝位在

vIN，然而在电路图5．2．4(a)中，

‰吐：除△二L
‰≈迭醛：：瞄：：芝}鼍而～v1．c2} ，C罗驴 Y。

一}i稻车飞7午

k≮：．：爿≤净z，＼≤：7一
f-I ‘’

’珥；兰：岁口～
。≤：凑馥；=多一．辩b—k}斗矜—誓·k
～rt t{ttt=她

图5-2．3(B)单滤波电感交错并联式

单端正激变换器波形图

开关电压VDStQ2，在变压器复位期间可以低于VIN，因为由于Dl的导

通D3的阴极电势升至Vsecl=VtH／n，在这种情况下。VDSt02，<VIN时，
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D3仍反偏，由图5-2．3(b)可以看出在t=tl’到达VIN后，开关电压

VDs。02，继续下降低于VIN直到t=tI Ql开通阶段A结束。

■’ "a●III---I|J

k● 叭 b·

‘d) n^D lt．t--14I

图5-2．4等效拓扑图

2)阶段B【tl一2】：在t=tI时刻Q1关断后，由于电容Cql被一
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定的激磁电流和输出滤波电感的反射电流i。=‘。+0／月充电，电压VDS

【ol，开始谐振，如图5-2-4(b)。同时，由于变压器T2仍处于复位阶

段VDs．Q2，继续低于VIN。该拓扑阶段在t=t2 VoS吲，升至VIN结束。

3)阶段C【t2—t3】：当VDstQI)在t=t2到达VIN，续流二极管D2

开始正偏，流过部分滤波电感电流iLfo由于在该阶段D1和D2同时导

通，如图5-2-4(c)，变压器Tl副边短路。因此漏感厶。和电容CQI开

始谐振，使VDS。Ql，高于VIN，如图5-2—3(B)。同时，D2的导通导致

D3正偏，因为D2的导通使D3的阴极电压为0，而副边电压

k2=【‰一‰(口2)]／n为正，因为在t=t2，‰(。2)<‰a D3的导通使

T2的副边也短路。由于厶2和电容CQ2谐振，电压VDStQ2，快速上升，

在t=t3时，Tl的漏感电流等于激磁电流，即，i。=i．=‘l，导致Dl

关断，该阶段结束。

4)阶段D【t3—t4】：在该阶段，Dl和D3都关断，iLf由D2续流，

图5-2—4(d)。因此，在k-一c口-谐振时T1复位，而k2一c口2谐振使cQ2

放电，使VDS(02)向VIS下降，该阶段在t=t4时，当VDStQ2，到达VIN

时，自然结束。然而，值得指出的是，该阶段可能在VDS tQ2，到达VlN

前由于Q2的开通而结束。在这种情况下，半周期运行完成而没有阶

段E了。

5)阶段E【t4—t5】：当在t=t4时VDS c02)到达VIN，D3正偏，激

磁电流n·i。2开始流过D3，图5·2-4(e)。由于T2次边短路，‘：在该

阶段始终保持不变。在该阶段，T1继续复位。在t=t5时，Q2开通，

另半个周期初始化，该阶段结束。在剩下半个周期里，运行情况同上，

只是开关Q1、Q2的“角色”互换。

在以上分析的谐振复位的单滤波电感交错正激变换器的运行情况

可直接扩展至RCD箝位复位的单滤波电感交错正激变换器。事实上，

两种复位方式的不同之处在于：主开关关断后变压器磁芯复位的初始
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阶段，用RCD箝位复位，在开关关断后(如图5-2-3(B)中t=t4)，

主开关的波形VDs。Q，有一个高的平台(由于RCD筘位电路的箝位)

而不是图5．2．3(B)的谐振波形，直到激磁电流降为0，箝位才结束，

此后，RCD箝位复位电路的复位情况同谐振复位电路相同。

最后，值得指出的是使用有源箝位复位单滤波电感交错变换器同

单个变换器是相同的，因为有源箝位复位单滤波电感交错变换器的复

位电压在整个关断期间都有，主开关电压从不低于、，1N，从而消除了

阶段C，图5．2．4(c)，这使单个和两个滤波电感的运行情况更加不同。

四、交错并联技术的仿真

为了验证以上的理论分析，分别设计了单电感交错并联式变换器

和双电感交错并联式变换器进行仿真试验，仿真参数如表5-2．1，对应

的仿真波形如图5．2．5和图5．2．6。由波形图可以看出仿真结果与理论

分析是一致。

表5．2．1 交错并联单端正激变换器的仿真参数

双滤波电感 单滤波电感

激磁电感Lm 400uH 400“H

漏电感LIk 200nH 200nH

电容CQI、CQ2 8．8nF 10nF

滤波电感LF 5 u H、5 u H 2．5 pH

滤波电容CF 3500Mf 3500u F

变压器变比n 20 20

时钟周期T 10ll S 10Il S

占空比D 3 u S 3 u s

输入电压VIN 375V 375V
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图5-2．5双滤波电感仿真波形图
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第三节 交错并联技术在冗余系统中的实现

在冗余系统中，并联的模块的个数(n)不是固定不变的。交错并

联技术要求各个交错并联的各个变换器的开关管驱动信号错开T／n，从

而应用交错并联技术时需要根据实际投入运行的模块的个数实时的调

节交错的度数。

一、 利用监控模块产生交错的控制信号

在冗余系统中，监控模块一般是不可缺少的，其主要作用是监控

各个电源模块的状态，一旦某个模块异常，就将之从整个系统中切离

出来，使整个系统能够正常工作。监控模块核心部分一般用微处理芯

片实现。所以可以利用监控模块根据正常工作的模块的个数产生相应

的交错的同步信号，使得正常工作的模块的时钟能够交错T／n tt，或

者由监控模块统一产生交错T／n。t发时钟信号(电源模块不再需要独

立的时钟发生器)。

在监控模块的微处理芯片的时钟频率与电源模块的开关频率相

近，或者大于电源的开关频率的时候，这种方法是很难实现的。事实

上，监控模块的微处理芯片一般是单片机，时钟频率一般是几兆赫兹

到几十兆赫兹，当开关频率为几百千赫兹的时候，单片机产生的时序

信号就很难满足精度要求了。并且在低成本的无监控的并联系统中，

再增加一个单片机系统来进行交错控制也是不经济的。所以下文将讨

论只采用模拟电路来实现交错控制。

二、 利用模拟电路产生交错的控钳信号

图5．3．1为用模拟电路实现交错并联控制框图，每个单元都有自己

的时钟。所有的时钟都通过交错并联BUS连接在一起，最后经Rb

接地。时钟电路如图5．3．2所示1171．每个时钟发生器包括一个压控振

荡器(VCO)，它的频率(和相位)可以随着控制电压在小范围内变化。

VCO有两路同频率、同相位输出：一路为方波，另一路为正弦波。方
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波作为本单元的时钟信号。正弦信号则输入到一个电压一电流变换器，

产生一个与正弦信号成正比的电流信号，再输送到交错并联BUS上，

最后流过Rb。BUS上的总电压(Rb的端压)等于各单元VCO输出正

弦信号的矢量和。每个时钟发生器都检测到该电压信号，将它自己的

正弦信号减去，剩下其它各单元电压总和。鉴相器将该信号与本单元

的时钟信号相比较。再经滤波转换作为VCO的输入。从而驱动振荡器

产生与其它单元输出总和反相的方波和正弦信号。也就是说，每个时

钟发生器都在调整自己的相位和频率，以使得交错并联BUS上的电压

为零。

交错BUS

l }

时钟 时钟 时钟

发生器 发生器 发生器

模块1 模块2 模块n

图5-3．1交错控制框图

『一⋯一⋯⋯一7鞲h、J

虹陲重一警
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单元输出电压的总和的反相电压是超前还是滞后该单元电压，鉴相器

的输出电压的平均值相应为正或者为负。当变换器工作于锁相状态下，

因为输出到BUS上的电流几乎刚好相消，交错并联BUS上的电压接

近于零，每个鉴相器的输出电压的平均值的微小的变化都可以调节

VCO输出电压的相位和频率。

当某个单元从整个系统切离时，相应的其V／I输出也不再连接到交

错并联BUS上，这样将导致BUS上的电压和不为零，剩下的单元时

钟产生电路会相应的调节输出相位，直到BUS上的电压为零。

当两个时钟发生器连到交错并联BUS上，他们的相位相差180度。

当3个时钟发生器连上时，它们每个相位是其它两个相位总和的反相，

从而使每2’个之间的相位差为120度。当相连的时钟发生器多于3个

时，就会有不止一个固定的相位，如图5．3．3，四个时钟相连时，时钟

输出的相位只要两两反相即可。

J L J
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．
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(a)二个模块工作 (b)三个模块工作
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(c)四个模块工作

图5-3—3 ---0口个模块工作时时钟输出电流信号的相位关系
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本章小结：

本章讨论了一种并联供电的新方法一交错并联技术，详细分析了

单端正激变换器交错并联的运行原理，通过分析可以看出采用双滤波

电感和单滤波电感的单端正激变换器交错并联时的运行原理完全不

同，采用双滤波电感的变换器的工作原理与单个变换器运行时相同，

而采用单滤波电感的变换器由于共用同一个滤波电感和续流二极管，

导致变换器之间相互影响。最后介绍了实现实时交错控制的两种方法：

以微电脑为核心的数字控制和以锁相技术为核心的模拟电路实现方

法。

Chengdu 2001
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结 论

从以上各章所进行的研究工作可以看出，本文全面的阐述了开关

电源的各种控制方法。本文的主要贡献在于：

1．从二种不同的角度对开关电源的控制方法进行分类研究，一是按

脉宽调节的方式进行分类，可分为定频调节和变频调节，其中变

频调节有三种实现方式，即：定关断时间、定开通时间和恒定迟

滞环宽调节；二是按控制电路的采样变量进行分类，分为：电压

型、电荷型、电流型、V2型等控制方式。基于后一种分类方式结

合第一种分类方式详细分析了电压型、电流型、平均电流型、电

荷型等控制方法的工作原理，以及各自的优缺点。

2．着重分析了v2控制方法的基本原理，分别研究了V2控制方法对输

入变化和负载变化的响应原理，并与电流型控制方法进行比较，

得出了如下结论：对于输入的变化，v2型和电流型具有相同的响

应速度，然而，v2型控制方法对负载变化的响应速度却比电流型

快得多。通过仿真对该理论进行了验证。

3．详细推理了状态空间平均和线性化的方法，并利用该方法建立了

开关变换器的小信号模型，分别推导出电压型、电流型和V2型控

制的开关变换器的开环传递函数、输入电压灵敏度和输出阻抗，

对采用三种控制方法的开环传递函数、输入电压灵敏度和输出阻

抗的特性曲线进行比较，更深入的分析和比较了电压型、电流型

和V2型控制方法的特点。

4．深入的介绍了交错并联技术的基本原理和应用的意义，着重分析

了分别采用单滤波电感和双滤波电感的单端正激变换器交错并联

的工作原理，并通过仿真验证了理论分析的正确性。最后研究了

实现交错并联的两种控制方法：以微电脑为核心的数字控制和以

锁相技术为核心的模拟电路实现方法，其中更为详细的分析了后

一种方法的工作原理。

当今，信息产业迅猛发展，相应的各种电子设备对电源性能的要
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求越来越高，要大幅度的提高开关电源的动态响应和可靠性等指标，

以上的研究仍是不够的，尚需在今后的工作中进一步研究，并通过实

验给予验证。

由于作者水平有限，文中一定存在诸多不足和问题，敬请各位师

长批评指正。
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