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30 kW隔离移相全桥二次侧多回路串联

充电机模块研制

随着新能源汽车不断发展，新能源汽车的充电功率不断

扩大，阐述了一种30 kW大功率IGBT隔离移相全桥电路。

为了减少二次侧二极管的电压关断尖峰，降低二极管的电压

应力，二次侧采用多回路串联整流二极管电路，并将此用于

充电机中。基于DSP平台，对其可行性进行验证。
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0 引言

随着新能源汽车的快速发展，汽车

的续航能力进一步增强，充电功率需求

不断扩大，大功率充电将是一种趋势。

在大功率DC/DC变换器中，大多数采

用移相全桥电路，通过电路的软开关技

术，降低开关损耗，提高整机的输出效

率[1]。目前移相全桥电路大多数通过开关

管的结电容或者并联电容，与全桥电路

输出回路上变压器的漏感或者串联电感

共同作为谐振回路，从而实现开关管的

零电压或者零电流关断，降低了开关管

的损耗，提高了整机效率。由于后级整

流二极管存在结电容，容易与输出电感

产生较为严重的振荡。与此同时，二极

管较大的反向恢复电流，会在关断二极

管两端产生较大的关断尖峰。为此，在

整流二极管回路中增加RCD吸收回路。

本文采用基于TM28346平台，设计

出一款750 V/40 A大功率DC/DC变换器，

通过实验对此变换器进行验证。

1 整机的设计方案

主回路拓扑图如图1所示，VT1～VT4

分别是超前臂和滞后臂的IGBT，VD1～ 

V D 4分别为 I G B T的反并联二极管，

C1～C2为超前臂的吸收电容，滞后臂不

加入吸收电容，C3、L1和T分别为隔直电

容、串联电感和高频隔离变压器，这三

个器件构成了谐振回路。VD5～VD8为后

级输出整流二极管，VD9、C4与R构成了

RCD吸收回路，L2与C5、L3与C7构成LC
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图1    移相全桥拓扑图
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滤波回路。VT1和VT2管分别超前VT3和VT4管，同

一个桥臂上下两个管互补导通，通过调节VT1与

VT4或者VT2与VT3的导通移相角调节输出值的大

小，理论上导通移相角的范围是0～180°。考虑到

死区时间等因素，实际中的导通移相角的调节范

围低于这个范围。为了降低二次侧整流二极管

的电压应力，二次侧采用双回路整流二极管串联

方式。

2 工作模式

移相全桥电路对管导通是对称的，参考文献[2]

已做了详细的分析，这里只对半个周期进行讨论与

分析，为了便于分析，假设所有的器件均为理想器

件，变压器漏感Lf＜＜L1，变压器漏感忽略不计[3]。

初始时刻t0：VT1与VT4管导通，C2电容进行充

电，忽略隔直电容与谐振电感上的压降，此时变

压器一次电压等于直流侧输入电压Udc，变压器二

次电压为

 
（1）U dc2 =U dc

n2
n1

式中，n 2/n 1为变压器的二次侧与一次侧的匝数

比，此时二次侧二极管整流回路中VD5、VD8管和

VD10、VD13导通，流过VT1和VT4管的电流为

 
（2）I1 =

n22

n11
!
U dc

R

时刻t0～t1：由于VT1与VT4之间存在移相角，

此时VT1管关闭，VT4管继续导通，由于谐振电感

的作用，电流I1近似不变，此时VT1管并联的电容

C1充电，直至等于直流侧输入电压Udc，VT1管进行

软关断。C2电容放电，到t1时刻，C2放电结束。

时刻t1～t2：此时C2电压为零，VT2管实现零电

压导通，一次侧电流通过谐振电感、VT4管和VD2

二极管进行续流，电流逐步降低，到t2时刻，一次

侧电流为0，VT4管关断。

时刻t2～t3：由于t2时刻，VT4管已关断，此时

VT2管已导通，到t3时刻，开通VT3管，此时一次

电流反向，变压器二次侧二极管整流回路中VD6、

VD7和VD11、VD12管导通，流过VT2和VT3管的电

流为

 
（3）I2 =

n22

n11
!
U dc

R

I2与I1反向，重复上述过程。

3 实验验证

3.1 超前臂电容选取

由于超前臂的 IGBT并联电容，电容值的选

取受限于最大输入电压、超前臂软开关的条件限

制，其充放电时间要求在死区时间内能够完成。

DC/DC模块在额定功率下的输入电流为

 
（4）I in =

Pe
U in!minDmax

=
30 000

680!0.9!0.85
A "58 A

要求超前臂能够在死区时间2 μs内，电容能够

完成充放电动作，由于电容充放电时间很短，电

容的电压电流关系可以近似等效为

 
（5）dU =

I in
C
dt!"U =

I in
C
"t

此时超前臂上两个IGBT并联的电容选取

 
（6）C1 =C2 =

I in!t
U in

=
58"0.000 002

680
µF=0.18 µF

考虑到充放电时间的裕量以及IGBT本身具有

寄生电容，最终电容选取：850 V/0.15 μF。

3.2 隔直电容分的选取

为了解决由于高频变压器在实际工作中磁通

不平衡的问题，防止变压器进入饱和状态，一般

在高频变压器的一次侧串联一个隔直电容。假设

隔直电容两端电压变化的峰峰值为40 V，隔直电容

可以按照式（7）来选取

 
（7）C = I inmaxDmax

2 fU p

=
58!0.9

2!20 000!40
µF" 33 µF

实际中选取隔直电容选取为：20 μF/800 V。

3.3 输出滤波电感参数选取

按照实际输出电流在额定电流的20%情况下，

也就是8 A的情况下，输出电感电流在半个开关周

期内应保证能够连续。当输入电压额定时，变压

器二次侧输出电压为

 
（8）U oemax =U in

N 2

N1
Dmax = (680!

22
16

!0.85) V=795 V
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图2    超前臂上下管Vce电压波形图

图3    超前臂上下管Vce波形局部放大图

图5    二极管压降和输出电压波形局部放大图

图4    二极管压降和输出电压波形图

此时实际的输出电压为额定输出电压，那么

电感上的压降为

U1 =U oemax !Uo =795 V!750 V= 45 V  （9）

则输出滤波电感为

 
（10）L= UL

20%Ie !2
Tn = (

45
8!2

!5!10"5 ) µH #140 µH

3.4 硬件实验验证

根据上述分析，搭建了一个30 kW隔离型移相

全桥DC/DC模块，输入电压Uin＝680 V，输出电压

值Uo＝500 V，IGBT的开关频率为20 kHz，考虑到

大功率的IGBT开通和关断时间，死区时间设定为

2 μs，最大占空比Dmax设定为0.85，高频变压器采

用电压比为16/22 的升压变压器，整机效率最低为

90%。电压波形图和局部放大图如图2～图5所示。

图2和图3中的1通道是超前臂的上管，2通道

是超前臂的下管，可以看出超前臂上下管在关断

时产生的关断电压尖峰很小，约50  V，尖峰电

压震荡时间约为80 ns，超前臂基本实现软关断

能力。

变压器二次侧采用双回路整流二极管串联方

式，图4和图5可以看出二极管所承受的电压为单

回路的一半，在输出电压为500 V时，二极管的电

压应力约为120 V，在一定程度上降低了二极管电

压应力。

4 结束语

本文通过理论基础，研制了一台30 kW移相全

桥充电机模块。通过实验可以看出，该模块能够

实现软关断，通过串联整流二极管电路，降低了

二极管的电压应力。实验波形比较理想，验证了

之前的理论，为以后的大功率充电模块提供了一

些理论依据和参考价值。
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