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Д. С. Дейнеко, А. В. Лукин

СТРУКТУРЫ ПРЯМОХОДОВЫХ ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ СО
СНИЖЕНИЕМ И ИСКЛЮЧЕНИЕМ ПУЛЬСАЦИЙ

ВХОДНОГО ТОКА

D. S. Deineko,
A. V. Lukin

Forwafd Converter Topologies With Input Current Reduction
and Cancellation

Рассмотрены варианты структур прямоходовых преобразователей

постоянного напряжения, позволяющие снизить, или практически пол/

ностью исключить пульсации входного тока преобразователя. Приве/

дены результаты моделирования схем на основе рассмотренных

структур

Ключевые слова: прямоходовой преобразователь, снижение пульсаций
тока, исключение пульсаций тока, моделирование

Various forward converter topologies allowing to reduce or practically

fully eliminate input current ripples are considered, and simulation results

of the schemes based on presented topologies are given.

Key words: forward converter, current ripples reduction, current ripples
cancellation, simulation

В течение долгого времени считалось, что струк�
тура прямоходового преобразователя с активным ог�
раничением (ППН�АО) имеет наилучшие рабочие
характеристики [1], поэтому она принята в качестве
базовой.

Рассмотренные в [2, 3] прямоходовой преобра�
зователь со снижением пульсаций входного тока
(ППН�СПВТ) и прямоходовой преобразователь с
исключением входного тока (ППН�ИПТ) (рис. 1)
имеют ряд преимуществ, по сравнению с ППН�АО,
например, снижение уровня электромагнитных по�
мех и лучшие динамические характеристики при
минимальном числе электронных компонентов.

Однако для предотвращения насыщения сердеч�
ника трансформатора в обеих структурах коэффици�

ент заполнения ограничен величиной 0,5. В резуль�
тате, как в ППН�СПВТ, так и в ППН�ИПТ использу�
ется меньший коэффициент трансформации, что
приводит к увеличению действующего значения тока
в первичных обмотках. Например, при входном на�
пряжении 40–60 В, выходном напряжении 5 В и токе
нагрузки 40 А коэффициент трансформации в ППН�
АО равен 4:1, а в ППН�СПВТ и ППН�ИПТ  3:1. Та�
ким образом, действующее значение тока в первичной
цепи этих преобразователей больше (рис. 2а). При
этом меньший коэффициент трансформации приво�
дит к повышению допустимого обратного напряже�
ния используемых выпрямительных диодов.
Повышение допустимого обратного напряжения при�
водит к повышению прямого падения напряжения,

                а б

Рис. 1. Структуры ППН�СПВТ (а) и ППН�ИПТ (б): обе структуры допускают максимальный коэффициент заполнения Dmax ≤≤≤≤≤ 0,5
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что, в свою очередь, ведет к увеличению потерь на
проводимость (рис. 2б). Как следствие, рассмотрен�
ные преобразователи проигрывают ППН�АО по КПД.

Далее будет рассмотрена схема, позволяющая
повысить максимальное значение коэффициента
заполнения для повышения коэффициента транс�
формации, что позволит снизить действующее зна�
чение тока в первичной цепи и величину
допустимого обратного напряжения выпрямитель�
ных диодов.

С другой стороны, уменьшить эквивалентное сопро�
тивление силового транзистора в открытом состоянии
(R

DS (on)
) можно за счет способа последовательного вклю�

чения компонентов.
Поэтому будут рассмотрены несколько расшире�

ний структур ППН�СПВТ и ППН�ИПТ, в которых
использованы способы повышения максимального
значения коэффициента заполнения и последователь�
ного включения полупроводниковых компонентов,
позволяющие улучшить КПД преобразователей.

Кроме того, технику двунаправленной перестанов�
ки, способы снижения пульсаций и встроенного
фильтра можно применить к структуре повышающе�
го преобразователя с гальванической развязкой, ра�
ботающего в режиме ШИМ. При этом обеспечивается
снижение пульсаций тока и габаритов выходного кон�
денсатора.

Повышение КПД за счет увеличения
максимального коэффициента заполнения схемы

Для повышения КПД преобразователя ключевым
фактором является коэффициент трансформации. Его
повышение позволяет уменьшить не только величину
тока в первичной цепи, но и перенапряжение на вып�
рямителе вторичной стороны. Таким образом, сниже�
ние потерь на проводимость приводит к повышению
КПД преобразователя. Для увеличения максимального
значения коэффициента заполнения более 0,5 рассмот�
рим структуру ППН�СПВТ с увеличенным коэффици�
ентом заполнения (ППН�УКЗ�СПВТ), а также две
известные структуры   двухтактного прямоходового пре�

  а б

Рис. 2. Сравнение действующих значений токов через силовой ключ (а) и распределения потерь на проводимость в силовом ключе и
диодах (б) (1 – ППН�АО; 2 – ППН�СПВТ; 3 – ППН�ИПТ)

образователя (ДППН) [4] и симметричного двухтактно�
го прямоходового преобразователя (СДППН) [5]. Эти
три преобразователя могут работать с коэффициентом
заполнения, превышающим 0,5, что приводит к повы�
шению их КПД.

Поскольку ДППН и СДППН соответственно об�
ладают свойствами снижения и исключения пульса�
ций, их можно отнести к семействам ППН�СПВТ и
ППН�ИПТ. Эти преобразователи будут рассмотрены
в последующих разделах статьи.

Прямоходовой преобразователь с увеличенным
коэффициентом заполнения и снижением пульсаций

входного тока

Структура прямоходового преобразователя с уве�
личенным коэффициентом заполнения (ППН�УКЗ�
СПВТ), позволяющая обеспечить величину
коэффициента заполнения D ≤ 0,66, показана на
рис. 3а.

Помимо изменений, внесенных за счет двух пер�
вичных обмоток со средней точкой w1–w2 и w3–w4,
имеющих одинаковое число витков, в структуру вве�
дены два новых компонента  конденсатор C2 и диод
VD4. За счет отпирания диодов VD3 и VD4 размагни�
чивающее напряжение обеспечивается входным на�
пряжением, либо напряжением на конденсаторах С1
и С2. К первичным обмоткам трансформатора при�
ложено входное напряжение, поскольку U

С1
 = U

С2
 =

= U
вх

. Таким образом, размагничивающее сердечник
напряжение становится равным 2U

вх
, и коэффициент

заполнения, равный 0,66, может быть достигнут без
насыщения сердечника трансформатора. Однако не�
достатком такой структуры является троекратное пе�
ренапряжение на силовом ключе S1 (рис. 3б).

Следовательно в таком преобразователе можно
использовать коэффициент трансформации 4 : 1, ана�
логично ППН�АО при U

вх
 = 40–60 В; U

вых
 = 5 В; I

вых
 =

= 40 А. Поскольку действующее значение первично�
го тока и перенапряжение на выпрямителе вторичной
стороны будут такими же как и в случае применения
структуры ППН�АО, потери на проводимость в по�
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лупроводниковых компонентах снизятся, а КПД по�
высится.

Помимо этого, структура ППН�УКЗ�СПВТ позво�
ляет обеспечить две частоты режекции [3]

242

р1
)(2

1

CLL
f

+π
=  и 

143

р2
)(2

1

CLL
f

+π
= .

Если эти частоты приблизить к частоте переклю�
чений, например, 137 кГц и 150 кГц, характеристики
режекторного фильтра улучшатся (рис. 4). По срав�
нению с ППН�ИПТ структура ППН�УКЗ�ИПТ име�
ет более широкую полосу режекции и улучшение на
8 дБ на частоте переключений 150 кГц (рис. 4б и г).

Схема модели ПНН�УКЗ�СПВТ показана на
рис. 5а, а результаты моделирования – напряжение
на затворе МДП�транзистстора (V(g)), токи дроссе�
лей (I(L1) и I(L3)), ток через МДП�транзистор
(IS(M1)), входной ток (I(V1)) и напряжение сток�
исток транзистора (V(d)) – на рис. 5б.

Двухтактный прямоходовой преобразователь (ДППН)

Для обеспечения коэффициента заполнения боль�
ше 0,5 используются мостовая или полумостовая схе�
мы. Полумостовая (двухтактная) схема получила
более широкое распространение, вследствие меньше�
го числа силовых компонентов и более простой схе�
мы управления. Такая схема реализуется с помощью
чередования двух прямоходовых преобразователей.
Однако, такая схема имеет два серьезных недостатка
выбросы напряжения и небаланс магнитного потока
трансформатора.

В отличие от этого, при использовании чередова�
ния двух ППН�СПВТ проблемы выбросов напряже�
ния и небаланса потока будут решены. Однако
использование двух одинаковых преобразователей су�
щественно усложнит реализацию схемы и повысит ее
стоимость.

а б

Рис. 3. Схема (а) и основные временные диаграммы (б) ППН�УКЗ�СПВТ

а б

в     г

Рис. 4. Эквивалентная схема режекторного фильтра
ППН�СПВТ (а) и его передаточная функция (б);

эквивалентная схема режекторного фильтра ППН�УКЗ�ИПТ (в)
и его передаточная функция (г)

Вместо этого достаточно простая схема может быть
реализована при использовании структуры ППН�
СПВТ и ее зеркального отображения (ЗППН�СПВТ).
Образование структуры ДППН на основе этих струк�
тур показано на рис. 6.

Необходимо учесть, что, когда силовые МДП�
транзисторы закрыты, их внутренние диоды исполь�
зуются в качестве ограничительных.
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Ряд преимуществ ДППН по сравнению с двухтак�
тными преобразователями, например, отсутствие
выбросов напряжений на силовых транзисторах, сим�
метричная работа трансформатора, вследствие отсут�
ствия небаланса потока, а также снижение уровня
пульсаций входного тока, позволяющее уменьшить
габариты входного фильтра, рассмотрены в [4]. Од�
нако, способ использования встроенного фильтра не
рассмотрен.

Формы токов через силовой ключ S1 (i
S1

) четырех
преобразователей  ППН�АО, ППН�ИПТ, ППН�
СПВТ и ДППН  показаны на рис. 7а. На этом же ри�
сунке приведены величины действующих значений
токов этих преобразователей. Поскольку коэффици�
ент в такой структуре может быть больше 0,5, коэф�
фициент трансформации преобразователя может
быть увеличен, например до 5:1.

Рис. 6. Структуры ППН�СПВТ, ППН�СПВТ и сформированная
структура ДППН

а

б

Рис. 5. Схема модели ПНН�УКЗ�СПВТ (а)
и результаты моделирования (б)

а

б

Рис. 7. Сравнение форм и действующих значений токов через
силовой ключ S1 преобразователей (а) и потери в полупроводни�

ковых компонентах (б)

Вследствие того, что действующий ток ДППН рас�
пределяется между двумя МДП�транзисторами, на
вторичной стороне преобразователя можно исполь�
зовать диоды с меньшим допустимым обратным на�
пряжением. Таким образом, ДППН позволяет
обеспечить наименьшие среди всех структур потери
на проводимость (рис. 7б).
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Для сравнения преобразователей по КПД исполь�
зован преобразователь с входным напряжением 40–
60 В, выходным напряжением 5 В, мощностью 200 Вт
и частотой переключений 150 Гц.

Схема модели ДПНН показана на рис. 8а, а ре�
зультаты моделирования – напряжение на затворах
МДП�транзистсторов (V(g1) и V(g1)), токи обмо�
ток (I(L1) и I(L2)), токи через МДП�транзисто�
ры (IS(M1)  и IS(M1)), входной ток (I(V1)) и
напряжения сток�исток транзисторов (V(+Es,s2)
и V(d1)) – на рис. 8б.

Поскольку эквивалентный коэффициент заполне�
ния ДППН превышает 0,5, его коэффициент транс�
формации выбран 5:1. При этом обеспечено

а

б

Рис. 8. Схема модели ДПНН (а) и результаты моделирования (б)

наименьшие действующее значение тока через МДП�
транзистор и перенапряжения на выпрямительных
диодах. Оба этих фактора позволили повысить КПД
и, таким образом, среди всех рассмотренных преоб�
разователей ДППН оказался наиболее эффективным
(рис. 9).

Симметричный двухтактный преобразователь
(СДППН)

Максимальная величина коэффициента заполне�
ния может быть увеличена с помощью образования
новой структуры за счет чередования структур ППН�
ИПТ и ЗППН�ИПТ. Образование структуры симмет�
ричного двухтактного преобразователя показано на
рис. 10 [5].

Структура СДППН позволяет обеспечить практи�
чески нулевые пульсации входного тока за счет экви�
валентного входного LC�фильтра, образованного
индуктивностью вводного провода и плавающих кон�
денсаторов. Однако механизм исключения пульсаций
полностью не исследован.

Структура (рис. 10) была реализована как двухтак�
тный преобразователь с улучшенными характеристи�
ками. Магнитный компонент реализован не как
трансформатор, а как магнитно связанный дроссель,
применяемый в модулях регуляторов напряжения без
гальванической развязки. Фома входного тока прак�
тически гладкая, поскольку две обмотки, по которым
проходят пульсации входного тока взаимно исклю�
чаются за счет использования способа интегрирован�
ных магнитных компонентов. Таким образом,
входной фильтр является встроенной функцией об�
разованной новой структуры, и в качестве входного
фильтра используются индуктивности рассеяния об�
моток первичной стороны.

Схема модели ДПНН показана на рис. 11а, а ре�
зультаты моделирования – напряжения на затворах
МДП�транзистсторов (V(g1) и V(g1)), токи обмо�
ток (I(L1) и I(L2)), токи через МДП�транзисторы
(IS(M1) и IS(M1)), входной ток (I(V1)) и напря�
жения сток�исток транзисторов (V(+Es,s2) и V(d1))
на – рис. 11б.

Сравнение потерь ДППН и СДППН приведено на
рис. 12а. Поскольку формы и действующие значения

Рис. 9. Измеренный КПД преобразователей
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приведенных к первичной стороне токов нагрузки
одинаковы, сравнение проводится по таким парамет�
рам, как ток через конденсатор и потери в обмотках
трансформатора. Оба преобразователя успешно реа�
лизованы в качестве модулей регуляторов напряже�
ния для компьютеров. Зависимости измеренных КПД
трех преобразователей от тока нагрузки приведены на
рис. 12б. Приведенные зависимости показывают, что
улучшенный двухтактный преобразователь имеет са�
мый высокий КПД во всем диапазоне изменения на�
грузки.

Повышение КПД за счет снижения перенапряжения
на силовом ключе

Помимо структуры с увеличенным максимальным
значение коэффициента заполнения, для повышения
КПД используется способ последовательного соеди�
нения силовых ключей.

Перенапряжение на МДП�транзисторах ППН�
СПВТ (рис. 1а) и ППН�ИПТ (рис. 1б) равно удвоен�
ному входному напряжению. Для преобразователей
постоянного напряжения существуют силовые клю�
чи с достаточно высокими допустимыми напряжени�
ями. Однако, чем выше допустимое напряжение, тем
больше сопротивление МДП�транзистора в открытом
состоянии (R

DS (on))
), что приводит к повышении по�

терь на проводимость. Для использования преиму�
ществ низковольтных МДП�транзисторов с низким
сопротивлением в открытом состоянии используется
способ последовательного их соединения, что позво�
ляет повысить КПД схемы. Например, при исполь�
зовании в автономном преобразователе постоянного
напряжения два последовательно соединенных МДП�
транзистора SPW52N50C3 фирмы Infineon (500В; 0,07
Ом) имеют более низкое эквивалентное сопротивле�
ние R

dc(on)
, чем один высоковольтный МДП�транзис�

тор SPA17N80C3 той же фирмы (800 В; 0,29 Ом), или

Рис. 10. Структуры ППН�ИПТ, ЗППН�ИПТ и образование симмет�
ричного двухтактного преобразователя СДППН

а

б

Рис. 11. Схема модели СДППН (а) и
результаты моделирования (б)

FQA11N90 фирмы Fairchild (900 В; 0,95 Ом). Такой
способ позволяет снизить потери на проводимость.

Однако, основной при использовании способа
последовательного соединения полупроводниковых
приборов, является проблема обеспечения баланса
напряжений между этими приборами как в статике,
так и в динамике во время переходных процессов.
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Таким образом, необходимо введение дополнитель�
ной схемы ограничения напряжения.

Благодаря простой и надежной схеме ограничения,
обеспечиваемой в ППН�СПВТ и ППН�ИПТ ограни�
чительным конденсатором, можно получить структу�
ры двухключевых прямоходовых преобразователей со
снижением пульсаций входного тока (2К�ППН�
СПВТ) и исключением пульсаций входного тока (2К�
ППН�ИПТ). Для обеспечения баланса напряжений
как в статике, так и в динамике в их структуры добав�
лены два ограничительных диода, что позволило сни�
зить перенапряжения на силовых ключах в таких
структурах до уровня входного напряжения. Несмот�
ря на то, что схемы несколько усложнились, а число
компонентов в них увеличилось  это небольшая пла�
та за те преимущества, которые достигнуты в резуль�
тате применения этого способа.

Прямоходовой преобразователь со снижением пульсаций
входного тока с двумя силовыми ключами

Для обеспечения свойств снижения пульсаций
входного тока и перенапряжения на силовом ключе
два ППН�СПВТ могут быть соединены последова�
тельно. Однако сложность такой схемы затрудняет ее
применение.

Напротив, использование способа последователь�
ного соединения полупроводниковых приборов по�
зволяет создать ППН�СПВТ с двумя силовыми
ключами (2К�ППН�СПВТ), показанный на рис. 13.
Встроенная схема ограничения напряжения форми�
руется из ограничительного конденсатора с добавле�
нием двух диодов VD4 и VD5. Напряжение на ключах
S1 или S2 (U

си1
, U

си2
) ограничено входным напряже�

нием за счет отпирания диодов VD4 и VD5. Таким
образом, распределение напряжения между двумя
ключами осуществляется необходимым образом, как
в статике, так и в динамике.

Схема модели 2К�ППН�СПВТ показана на
рис. 14а, а результаты моделирования  напряжение на
затворе МДП�транзистстора (V(g1), токи обмоток
(I(L1) и I(L2)), ток через конденсатор (I(С1)),
входной ток (I(V1)) и напряжения сток�исток тран�
зисторов (V(d1,ds) и V(d2)) – на рис. 14б.

За счет свойства снижения пульсаций, пульсации
тока уменьшаются до половины приведенного тока
нагрузки, и проблемы электромагнитных помех в пре�
образователе снижены. Когда основные ключи от�
крыты, ток линейно нарастает и обеспечивает
необходимые выходные токи. Когда силовые ключи
заперты, ток резко спадает, вследствие запирания пря�
мого диода VD1 на вторичной стороне. В оставшееся
время этим током заряжается конденсатор С1.

Ключи S1 и S2 отпираются одновременно. Одна�
ко в силу неодинаковости компонентов драйверов и
характеристик МДП�транзисторов, они не будут од�
новременно запираться. U

си1
 и U

си2
 ограничены на

уровне входного напряжения, и функция распреде�
ления напряжений осуществляется правильно, бла�
годаря отпиранию диодов VD4 и VD5. Кроме того, об
эффективном поглощении энергии рассеяния гово�
рит тот факт, что в формах напряжений отсутствуют
выбросы.

Ограничительные диоды VD3, VD4 и VD5 отпи�
раются одновременно и обеспечивают функции ог�
раничения и распределения напряжений.

КПД силовой части 2К�ППН�СПВТ был измерен
как при изменении нагрузки, так и входного напря�
жения (рис. 15). Максимальное значение КПД (81%)
достигается при минимальном входном напряжении.
КПД повышен по следующим причинам.

 Потери на проводимость на первичной сторо�
не снижены, благодаря меньшей величине
действующего значения входного тока и ма�
лой величине R

ds(on)
 используемых МДП�тран�

зисторов.

а

б

Рис.12. Сравнение потерь на проводимость (а) и КПД (б):
1 – ДППН, 2 – СДППН

Рис. 13. Схема ППН�СПВТ (а) и сформированная за счет способа
последовательного включения схема 2К�ППН�СПВТ
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а

б

Рис. 14. Схема модели 2К�ППН�СПВТ (а) и
результаты моделирования (б)

 Перед отпиранием силовых ключей напряжение
на каждом из них равно половине входного на�
пряжения, и  потери на включение определяют�
ся соотношением:

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
⎟
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⎛⋅=⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅= 2

вхи
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и

2
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вкл 2
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2
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U
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P .

Таким образом, потери на включение меньше в два
раза, по сравнению с однотранзисторной прямоходо�
вой структурой.

 Благодаря наличию ограничительного конден�
сатора энергия рассеяния накапливается и пе�
редается в нагрузку.

Поскольку перенапряжение ограничено на уров�
не входного напряжения, рассмотренный 2К�ППН�
СПВТ пригоден для применения в автономных
источниках питания.

Прямоходовой преобразователь с исключением
пульсаций тока с двумя силовыми ключами (2К-ППН-ИПТ)

Для обеспечения входного тока без пульсаций и
малого перенапряжения два ППН�ИПТ могут быть
соединены последовательно. Однако сложность такой
схемы затрудняет ее применение.

Более простая схема ППН�ИПТ с двумя силовы�
ми ключами (2К�ППН�ИПТ) показана на рис. 16.
Встроенная схема ограничения напряжения форми�
руется из ограничительных конденсаторов С1 и С2 с
добавлением двух диодов VD

огр1
 и VD

огр2
. Из рис. 4.14

видно, что напряжение на ключах S1 или S2 (U
си1

, U
си2

)
ограничено входным напряжением за счет отпирания
диодов VD

огр1
 и VD

огр2
. Таким образом, распределение

напряжения между двумя ключами осуществляется
необходимым образом как в статике, так и в переход�
ных процессах.

Схема модели 2К�ППН�ИПТ показана на рис. 17а,
а результаты моделирования  напряжение затвор�ис�
ток (V(g1,c)), токи обмоток (I(L1) и I(L1)), ток
конденсатора (I(С1)), входной ток (I(V1)) и напря�
жения сток�исток транзисторов (V(d1,c) и V(c,s2))
на – рис. 17б.

Ключи S1 и S2 отпираются одновременно. От�
сутствие выбросов напряжения при отпирании и за�
пирании (рис. 17) подтверждает эффективность
накопления энергии рассеяния. При отпирании ог�
раничительных диодов VD

огр1
 и VD

огр2
 напряжение

на обоих ключах ограничено на уровне входного на�
пряжения (рис. 17).

Вместо пульсирующей формы, присущей тради�
ционным преобразователям с двумя силовыми клю�

Рис. 15. Измеренный КПД силовой части 2К�ППН�СПВТ:
1 – U

вх
 = 270 В; 2 – U

вх
 = 300 В; 3  U

вх
 = 330 В
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       а б

Рис. 17. Схема модели 2К�ППН�ИПТ (а) и результаты моделирования (б)

чами, входной ток 2К�ППН�ИПТ имеет почти сину�
соидальную форму без пульсаций, обеспечиваемую за
счет механизма исключения пульсаций.

Когда силовые ключи закрыты, токи резко спада�
ют вследствие запирания диода VD1 на вторичной
стороне трансформатора. Все остальное время этими
токами заряжаются конденсаторы С1 и С2.

Как и в случае 2К�ППН�СПВТ малое значение
перенапряжения позволяет использовать их в авто�
номных преобразователях электроэнергии.

Прямоходовой преобразователь с исключением
пульсаций тока с четырьмя силовыми ключами

В схеме, показанной на рис. 18а, напряжение на
запертом МДП�транзисторе ограничено на уровне
входного напряжения. Последовательное соединение
двух таких преобразователей позволяет получить
структуру прямоходового преобразователя с исклю�
чением пульсаций тока с четырьмя ключами (4К�
ППН�ИПТ), показанную на рис. 18б, позволяющую
еще более снизить перенапряжение на силовых клю�

Рис. 16. Структура ППН�ИПТ (а) и образование структуры 2К�ППН�ИПТ (б)
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а б

Рис. 18. Структуры 2К�ППН�ИПТ (а) и 4К�ППН�ИПТ (б)

а

б

Рис. 19. Схема модели 4К�ППН�ИПТ (а) и
результаты моделирования (б)

чах. Основанная на ППН�ИПТ с последовательным
соединением первичных цепей, такая структура обес�
печивает перенапряжение 0,5U

вх
, за счет ограничи�

тельных конденсаторов и диодов.
Схема модели 4К�ППН�ИПТ показана на

рис. 19а, а результаты моделирования – напряже�
ние затвор�исток (V(М1,ds12)), токи обмоток
(I(L2) и I(L5)), ток конденсатора (I(С1)), вход�
ной ток (I(V1)) и напряжения сток�исток транзи�
сторов – на рис. 19б.

Все четыре основных ключа отпираются одно�
временно. Отсутствие выбросов напряжений при
включении и отключении (рис. 19) подтверждает
эффективность накопления энергии индуктивнос�
ти рассеяния в ограничительном конденсаторе.
Кроме того, за счет отпирания ограничительных
диодов обеспечивается распределение напряжения
между ключами, поэтому напряжение на каждом
ключе ограничено на уровне половины напряжения
питания. В результате появляется возможность ис�
пользования низковольтных МДП�транзисторов с
малым сопротивлением в открытом состоянии
(R

ds(on)
), что обеспечивает повышение КПД преоб�

разователя.
Кроме того, перед отпиранием МДП�транзистора

напряжение на нем составляет 0,25U
вх

. В этом случае
потери на включение определяются выражением

842
4

2
4

2
вхи

2
вхи

2
сии

вкл

UCUCUC
P =⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅⋅=⋅= .

Таким образом, по сравнению со структурой пря�
моходового преобразователя с одним ключом потери
на включение снижаются в четыре раза.

За счет накопления и передачи энергии рассеяния
на одном периоде переключений ограничительный

конденсатор становится источником напряжения ве�
личиной 0,25U

вх
. Перенапряжение на ограничитель�

ных диодах VD
огр1

 и VD
огр2

 составляет величину
напряжения питания.
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Повышение КПД за счет расширения диапазона
изменения коэффициента заполнения и снижения

перенапряжения
КПД ППН�СПВТ и ППН�ИПТ был улучшен за

счет использования схем расширения диапазона из�
менения коэффициента заполнения, либо ограниче�
ния перенапряжений. Таким образом, дальнейшее
повышение КПД можно обеспечить за счет одновре�
менного применения в преобразователе обеих схем
при некотором увеличении стоимости и повышении
сложности структуры. Однако это незначительная
плата за преимущества, которые будут получены для
преобразователей с большой выходной мощностью с
повышенным входным напряжением.

Мостовой преобразователь со снижением пульсаций
входного тока (МП-СПВТ)

Структура мостового преобразователя со сниже�
нием пульсаций входного тока (МП�СПВТ), создан�
ного на основе структуры ДППН, приведенной на
рис. 4.6, показана на рис. 20. Такая структура позво�
ляет использовать преимущества способа ограниче�
ния напряжения ДППН для высоких входных
напряжений.

Четыре дополнительных диода добавлены в схему
для обеспечения распределения напряжения между
ключами S1–S2 и S3–S4. Максимальное напряжение
на всех ключах ограничено напряжением питания
(U

вх
).
Схема модели МП�СПВТ показана на рис. 21а, а

результаты моделирования – напряжение затвор�ис�
ток (V(g2), V(g3,ds34)), токи обмоток (I(L2) и
I(L2)), ток конденсатора (I(С1)), входной ток
(I(V1)) и напряжения сток�исток транзисторов – на
рис. 21б.

Конденсатор C1 заряжается во время паузы и от�
дает энергию в нагрузку, когда открыты силовые клю�
чи S1–S2 или S3–S4.

Пары силовых ключей S1–S2 или S3–S4 переклю�
чаются в противофазе. Однако, за счет отличий ха�
рактеристик МДП�транзисторов и расположения
драйверов они переключаются не совсем синхронно.
Таким образом, необходимо использование механиз�
ма ограничения напряжения и его распределения.

Рис. 20. Структура мостового преобразователя со снижением
пульсаций входного тока (МП�СПВТ)

а

б

Рис. 21. Схема модели МП�СПВТ (а) и
результаты моделирования (б)

Напряжения U
си1

 и U
си2

 (U
си3

 и U
си4

) ограничены на
уровне напряжения питания. Функция распределения
напряжения обеспечена за счет отпирания диодов
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VD
д1

–VD
д2

, (VD
д3

–VD
д4

). Отсутствие выбросов напря�
жения подтверждает эффективное поглощение энер�
гии рассеяния конденсаторами.

Мостовой преобразователь с исключением
пульсаций тока (МП-ИПТ)

Структура мостового преобразователя с исключе�
ние пульсаций входного тока (МП�ИПТ), созданно�
го на основе структуры СДППН, приведенной
на рис. 10, показана на рис. 22. Такая структура по�
зволяет использовать преимущества способа ограни�
чения напряжения СДППН для высоких входных
напряжений.

Схема модели МП�СПВТ показана на рис. 23а, а
результаты моделирования – напряжение затвор�ис�
ток (V(g2), V(g3,s3)), ток конденсатора (I(С1)),
токи обмоток (I(L2) и I(L2)), входной ток (I(V1))
и напряжения сток�исток транзисторов – на рис. 23б.

Пары силовых ключей S1–S2 и S3–S4 отпирают�
ся и запираются в противофазе. Отсутствие выбро�
сов при отпирании и запирании подтверждает
эффективность поглощения энергии рассеяния и ог�
раничения напряжения. Напряжение на каждом из
силовых ключей ограничено на уровне напряжения
питания за счет отпирания ограничительного диода.

В отличие от преобразователя в режиме ШИМ ха�
рактер входного тока не импульсный за счет обеспе�
чения функции исключения пульсаций.

Во время паузы напряжение на закрытых силовых
ключах имеет колебательную составляющую, вызван�
ную резонансом между индуктивностью рассеяния и
паразитными емкостями. Из рис. 23 видно, что перед
подачей сигнала на затвор напряжение  сток�исток
спадает. Следовательно, потери на переключение сни�
жаются, и повышается КПД.

Выводы
Использование рассмотренных способов позво�

лило получить структуры ППН�СПВТ и ППН�

Рис. 22. Структура мостового преобразователя со снижением
пульсаций входного тока (МП�ИПТ)

а

б

Рис. 23. Схема модели МП�СПВТ (а) и
результаты моделирования (б)
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ИПТ, рассмотренные в [1, 2] и имеющие ряд пре�
имуществ, по сравнению с традиционным ППН�
АО. Помимо меньшего числа электронных
компонентов, такие преобразователи позволяют
использовать энергию рассеяния трансформатора.
Кроме того, ослабление интенсивности электромаг�
нитных помех, позволило уменьшить габариты
входного фильтра.

Однако обе рассмотренные структуры проигрыва�
ют ППН�АО по КПД. Показано, что ключевым фак�
тором в повышении КПД является снижение потерь
на проводимость полупроводниковых компонентов.
Для достижения этой цели использованы способы
расширение диапазона изменения коэффициента за�
полнения и последовательного включения полупро�
водниковых приборов. Первый способ позволяет
снизить действующее значение тока и перенапряже�
ние на диодах, а второй  уменьшить эквивалентное
сопротивление МДП�транзисторов в открытом состо�
янии (R

ds(on)
) за счет их последовательного включения.

Кроме потерь на проводимость второй способ позво�
лил также снизить потери на включение силовых
транзисторов. Рассмотрены шесть структур  ППН�
УКЗ�СПВТ, 2К�ППН�СПВТ, 2К�ППН�ИПТ, 4К�
ППН�ИПТ, МП�СПВТ и МП�ИПТ и приведены
результаты моделирования этих структур.
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ОСНОВЫ РАЗРАБОТКИ ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЯ ZETA НА БАЗЕ
КОНТРОЛЛЕРОВ SIPEX SP16125/6/7

M. U. Kastrov,
V. D. Makarov

Zeta converter based on SIPEX SP16125/6/7 controllers
design baseline

Рассмотрена методика разработки преобразователя Zeta на ос/

нове контроллеров SP6125/6/7 фирмы Sipex. Приведен пример раз/

работки и результаты моделирования.

Ключевые слова: преобразователь Zeta, методика расчета, контрол#
лер, моделирование

The paper presents Zeta converter design procedure based on Sipex

SP6125/6/7 controllers. Exemplary embodiment and simulation results are

given.

Key words: Zeta converter, design procedure, controller, simulation

Преобразователь типа Zeta (рис. 1) представляет
собой неинвертирующий понижающе�повышающий
преобразователь, похожий на преобразователь SEPIC
(рис. 2) (эта аббревиатура расшифровывается как
Single#Ended Primary Inductance Converter  преобразо�
ватель с несимметрично нагруженной первичной ин�
дуктивностью). Структура преобразователя Zeta также
аналогична структуре преобразователя SEPIC с той
точки зрения, что в ней использованы два дросселя и
конденсатор для развязки входа и выхода преобразо�
вателя. Однако, в преобразователе Zeta в качестве пер�
вичного ключа необходим МДП�транзистор с
р�каналом. Такая структура дает возможность исполь�
зовать в преобразователе Zeta контроллеры SP6125/
6/7 фирмы Sipex.

Принцип действия преобразователя Zeta

При рассмотрении временных диаграмм преобра�
зователя Zeta необходимо помнить, что в равновес�
ном состоянии средний ток дросселя L1 (i

L1
) равен

входному току (i
вх

), а средний ток дросселя L2 (i
L2

)
равен выходному току (i

вых
), поскольку постоянный

ток не протекает через конденсатор связи С
св

. Кроме

Рис. 1. Структура преобразователя Zeta

Рис. 2. . Структура преобразователя SEPIC

того, к обоим дросселям не приложено постоянное
напряжение. Таким образом, на левой стороне кон�
денсатора C

св
 потенциал “земли”, а на правой   вы�

ходное напряжение, т. е. постоянное напряжение на
конденсаторе С

св
 равно выходному (U

вых
).

Когда транзистор VT1 открыт (рис. 3), к дроссе�
лям L1 и L2 приложено напряжение. К диоду VD1
приложено напряжение U

вх
 + U

вых
. Когда транзистор

VT1 закрыт, сбрасывается энергия, накопленная в
дросселях L1 и L2, и диод VD1 смещается в прямом
направлении (рис. 4). Основные временные диаграм�
мы, поясняющие работу преобразователя, показаны
на рис. 5.

Коэффициент преобразования напряжения

Выходное напряжение преобразователя определя�
ется следующим соотношением

D

DU
U

−
=

1
вх

вых ,

где D –  коэффициент заполнения.

Рис. 3. Эквивалентная схема преобразователя Zeta
при открытом VT1

Рис. 4. Эквивалентная схема преобразователя Zeta
при закрытом VT1
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Рис. 5. Идеализированные временные диаграммы, поясняющие
работу преобразователя Zeta

Зависимость выходного напряжения преобразова�
теля от коэффициента заполнения показана
на рис. 6. Можно увидеть, что при коэффициенте за�
полнения, меньшем 0,5, преобразователь работает с
понижением напряжения, а при коэффициента за�
полнения, большем 0,5 – с повышением.

Выбор компонентов

Выбор дросселя L1. Дроссель L1 выбирается по ин�
дуктивности, току насыщения и номинальному зна�
чению постоянного тока.

Рис. 6. Зависимость выходного напряжения преобразователя
от коэффициента заполнения

Индуктивность дросселя рассчитывается по формуле

                         
)( выхmaxвхперпульс

выхmaxвх
1 UUfI

UU
L

+
⋅

= , (1)

где I
пульс

 – допустимый максимальный размах пуль�
саций (типовое значение: 0,5 I

вых
);

 f
пер

 – частота переключений;
U

вх max
 – максимальное входное напряжение.

Рассчитываем номинальное значение постоянной
составляющей тока через дроссель L1:

                                  
η⋅

=
minвх

выхвых
L1пост U

IU
I , (2)

где U
вх min

 – минимальное входное напряжение;
 η – КПД преобразователя (типовое значение: 85%).
Рассчитываем ток насыщения

                                    постнас L1L1 15,1 II ≥ . (3)

Выбор дросселя L2. Выбираем величину индуктив�
ности дросселя L2: L

2
 = L

1
. Это справедливо, посколь�

ку, согласно рис. 3, когда открыт транзистор VT1, для
обоих дросселей

                                       
i

TU
L

Δ
= отквх , (4)

где Т
отк

 – время открытого состояния транзистора
VT1.

Выбор L
2
 = L

1
 позволяет при необходимости вы�

полнить обмотки обоих дросселей на одном сердеч�
нике. Постоянная составляющая тока дросселя L2
должна, по крайней мере, быть равной I

вых
. Ток насы�

щения дросселя L2 рассчитывается по формуле (3).
Выбор конденсатора связи. Конденсатор С

св
 выби�

рается по емкости, допустимому постоянному напря�
жению и номинальной величине размаха пульсаций
тока I

пульс
.

Рассчитываем емкость конденсатора С
св

                       
пульсперminвхвых

выхвых
св )( UfUU

IU
C

+
= , (5)

где U
пульс

 – величина пульсаций напряжения на кон�
денсаторе С

св
 (типовое значение: 1% от U

вых
).

При этом допустимое напряжение конденсатора
должно превышать U

вых
, а допустимая величина пуль�

саций тока должна быть больше I
вых

.
Выбор МДП�транзистора. МДП�транзистор выби�

рается по допустимому напряжению сток�сток, вели�
чине сопротивления сток�исток в открытом
состоянии (R

ds(on)
), величинам заряда затвор�исток

(Q
gs
) и теплового сопротивления R

T
. Допустимое на�

пряжение сток�исток должно превышать величину
U

вх
 + U

вых
, что позволит обеспечить область безопас�

ной работы во время переходных процессов при пе�
реключении. МДП�транзистор должен выдерживать
суммарный максимальный ток обоих дросселей. бо�
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лее подробную информацию можно найти в любом
справочном листке на контроллеры фирмы Sipex в
разделе “Выбор МДП�транзистора” [1].

Выбор диода. Диод выбирается по допустимому
обратному напряжению (U

обр доп
) и допустимому пря�

мому току (I
пр доп

). Величина U
обр доп

 должна превышать
U

вх
 + U

вых
, а величина I

пр доп
 должна быть больше

I
вх

 + I
вых

.
Выбор входного конденсатора. Конденсатор С

вх
 вы�

бирается по допустимому напряжению, величине
пульсаций тока и емкости. Упрощенно выражение для
определения емкости конденсатора можно получить
в предположении, что коэффициент заполнения
D = 0,5 и КПД η = 100%. В этом случае I

вх
 = I

вых
, и

действующее значение тока входного равно

                                      
2
вых

)д(Свх

I
I = .

В общем случае, величина пульсаций входного на�
пряжения не должна превышать 1,5% от U

вх
 (0,18 В).

Используя те же допущения, что и для упрощенного
расчета пульсаций тока, получаем выражение для рас�
чета требуемой емкости входного конденсатора

                               015,02 вхпер

вых
вх ⋅

=
Uf

I
C

Необходимо учесть, что в выражении (5) не учте�
ны эквивалентное последовательное сопротивление
и расчетный срок службы конденсатора. Это справед�
ливо для керамических, а также высококачественных
танталовых и алюминиевых электролитических кон�
денсаторов.

Выбор выходного конденсатора. Конденсатор С
вых

выбирается по емкости, допустимому напряжению и
эквивалентному последовательному сопротивлению.
Для упрощения анализа предположим, что в схеме
используется керамический конденсатор с эквивален�
тным последовательным сопротивлением 5 мОм. В
этом случае пульсациями, вызванными этим сопро�
тивлением можно пренебречь. Для расчета емкости
выходного конденсатора предполагаем, что пульса�
ции тока дросселя составляют 30% от выходного тока.
Тогда

                                  
перпульс

пульс
вых 8 fU

I
C =

где I
пульс

 – величина пульсаций тока дросселя (типо�
вое значение 30% от I

вых
);

U
пульс

 – допустимая величина пульсаций выходного
напряжения (типовое значение 1% от U

вых
).

Пример расчета
Рассчитаем преобразователь Zeta, работающий в

диапазоне входных напряжений (10 ... 18) В, с выход�
ным напряжением 12 В и выходным током 0,7 А.

 Выбор контроллера. В качестве контроллера вы�
бираем микросхему SP6126 фирмы Sipex, работающую
на частоте 600 кГц и обеспечивающую управление р�
канальным МДП�транзистором.

 Дроссель L1. С помощью выражений (1) и (2) рас�
считываем индуктивность дросселя и постоянную со�
ставляющую тока: L

1
 = 34,29 мГн; I

L1пост
 = 1 А.

Согласно (3) ток насыщения должен превышать
1,15 А.

 Дроссель L2. Индуктивность дросселя L2 выби�
раем как L

2
 = L

1
 = 34,29 мГн. Таким образом, может

быть использован двухобмоточный дроссель.
 Конденсатор С

св
. Рассчитанная согласно (4), ем�

кость составляет 5,303 мкФ. Чтобы схема была более
традиционной, выбираем керамический конденсатор
емкостью 4,7 мкФ.

 МДП#транзистор VT1. Перечисленным выше
требованиям удовлетворяет транзистор Si2319DS
фирмы Vishay/Siliconix: допустимое напряжение
сток�исток U

си(доп)
 = 40 В; R

ds(on)
 = 0,13 Ом.

 Диод VD1. Всем требованиям удовлетворяет диод
MBRA340T3 фирмы On semiconductor: U

обр(доп)
 = 40 В;

I
пр(доп)

 = 3 А.
 Конденсатор С

вх
. Согласно выражению (5) ем�

кость конденсатора составляет 2,16 мкФ. Выбираем
керамический конденсатор емкостью 2,2 мкФ.

 Конденсатор С
вых

. Согласно выражению (6) ем�
кость конденсатора составляет 0,3646 мкФ. Одна�
ко в целях компенсации переходных процессов в
нагрузке выбираем керамический конденсатор ем�
костью 10 мкФ.

Для проверки результатов расчета исследована мо�
дель преобразователя, показанная на рис. 7. Результаты
моделирования при максимальном (U

вх max
 = 18 В) и ми�

нимальном (U
вх min

 = 10 В) входных напряжениях приве�
дены на рис. 8а и б соответственно. Результаты
моделирования полностью совпадают с теоретически�
ми положениями, приведенными в статье.

Cоздан и испытан при входных напряжениях
(10 … 18) В лабораторный макет преобразователя, схе�
ма которого показана на рис. 9. Зависимости КПД
преобразователя при разных входных напряжения от
тока нагрузки приведены на рис. 10.

Выводы
Несмотря на то, что контроллеры серий SP6125/

26/27 используются для управления понижающими

Рис. 7. Схема модели преобразователя
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        а       б

Рис. 8. Результаты моделирования: а – U
вх

 = 18 В; б – U
вх

 = 10 В

Рис. 9. Схема преобразователя Zeta Рис. 10. Зависимость КПД преобразователя от тока нагрузки:
1 – Uвх = 10 В; 2 – Uвх = 12 В; 3 – Uвх = 15 В

преобразователями постоянного напряжения, добав�
ление к ним ряда недорогих электронных компонен�
тов позволяет применить их для управления
неинвертирующим понижающе�повышающим пре�
образователем Zeta, позволяющими обеспечить вы�
ходной ток до 1 А. Приведенная в статье простая
методика позволяет выбрать все необходимые ком�
поненты для создания недорогого преобразователя
Zeta.
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С. В. Аверин, Т. В. Анисимова, А. Н. Данилина, В. В. Крючков

ФОРМИРОВАНИЕ СТУПЕНЧАТЫХ ВЫХОДНЫХ
НАПРЯЖЕНИЙ ИНВЕРТОРА С УЛУЧШЕННЫМ

СПЕКТРАЛЬНЫМ СОСТАВОМ

T. V. Anisimova,
V. V. Kruichkov

Producing inverteroutput stepped waveforms
with improved harmonic content

В статье рассмотрена задача формирования напряжений ступен/

чатой формы (многоуровневых) с помощью обобщенного ряда Фурье.

Этот метод может быть применен, главным образом, для устройств

силовой электроники в качестве средства, позволяющего формиро/

вать переменные напряжения, аппроксимирующие синусоидальные.

Такой подход к синтезу переменных напряжений основан на разложе/

нии в ряд Фурье множества ортогональных функций. Используя ана/

литические методы и выражения, приведенные в статье, можно

определить оптимальные параметры напряжений, обеспечивающие

минимальное содержание в их спектрах высших гармоник. Представ/

ленное математическое средство крайне полезно при разработке

структур и алгоритмов управления преобразователями со ступенча/

тым выходным напряжением.

Ключевые слова: ряд Фурье, инвертор, ступенчатое напряжение,
аппроксимация, спектральный состав

The problem of producing stepped (multilevel) waveforms using

general Fourier series is presented. Such technique can be applied first of

all to power electronics as a tool for producing stepped waveforms

approximating sinusoidal waveform. Such approach to the synthesis of AC

voltages is based on Fourier series of orthogonal functions set. Using

presented analytical methods and expressions, one can determine optimal

parameters of voltages ensuring minimal harmonic content. Presented

mathematical tool is very useful when designing structures and control

algorithms for converters with multilevel output waveforms.

Fourier series, multilevel converter, inverter, stepped voltage,
approximation, harmonic content

В области силовой электроники существует боль�
шое количество устройств, например электроприво�
ды переменного тока, источники бесперебойного
питания, агрегаты распределенных систем генериро�
вания электроэнергии, где крайне важным требова�
нием является генерирование синусоидального
напряжения (или тока) достаточно высокого качества.
Постоянное напряжение, например выпрямителя,
аккумулятора, ветроэнергетической установки, пане�
ли солнечных батарей или топливных элементов пре�
образуется в переменное с помощью силовых
электронных преобразовательных устройств. В ре�
зультате такого преобразования формируются напря�
жения прямоугольной или ступенчатой формы.
Качество таких напряжений должно удовлетворять
соответствующие стандарты. В математике качество
аппроксимации принято оценивать среднеквадрати�
ческой ошибкой. В устройствах же силовой электро�
ники наиболее популярным и полезным средством
оценки качества напряжений, аппроксимирующих
синусоидальное, является коэффициент гармоник
(k

г
), несмотря на то, что он не несет никакой полез�

ной информации о форме напряжения, имеющего
определенный спектральный состав.

Наиболее часто используемым устройством для
такого рода преобразования электроэнергии являет�
ся двухуровневый инвертор напряжения, управляе�
мый с помощью способа широтно�импульсной
модуляции (ШИМ). Но инверторы в режиме ШИМ
имеют хорошо известные недостатки, относящиеся к
высокой частоте переключений, вызывающей поте�
ри мощности коммутирующих элементах, а также
необходимость использования специальных фильтров
для обеспечения заданного качества выходного на�
пряжения. Эти недостатки можно уменьшить при
использовании преобразователей с многоуровневым
выходным напряжением и способов амплитудной
модуляции.

В статье представлен математический подход к
стратегии управления преобразователями с много�
уровневыми (ступенчатыми) выходными напряжени�
ями. Рассмотрен относящийся к данному вопросу
метод синтеза выходных напряжений с применени�
ем обобщенного ряда Фурье [1, 2]. Благодаря полу�
ченному эффективному аналитическому описанию
он позволяет легко оптимизировать параметры вы�
ходных напряжений преобразователя. Представлен�
ный математический метод синтеза напряжений
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является полезным средством при разработке алго�
ритмов управления и структур инверторов со ступен�
чатым выходным напряжением.

Синтез напряжений на основе ряда Фурье
Стандартная аппроксимация Фурье. Задана мас�

штабная функция

                           
⎩
⎨
⎧ α<≤

=
. другихпри,0

;при,1
)(

x

x
xf (1)

При этом α ≠ 0.
Масштабная функция f(х) определяется следую�

щим образом

        )()( α−= nxfxfn  для п = ..., –2, –1, 0, 1, 2, ... (2)

Уравнение (2) определяет последовательность пря�
моугольных импульсов единичной амплитуды и уг�
ловой длительности α. Положение импульса на оси х
зависит от параметра п. Таким образом, установка это�
го параметра позволяет регулировать длительность
импульса. Несколько примеров масштабных функций
приведены на рис. 1.

На интервале х ∈ [a, b], длина которого равна ka
(k ≥ 1), функции f

n
(x) удовлетворяют двум условиям

                      
.если,0)()(

;)(22

mkdxxfxf

dxxff

b

a

mk

b

a

nn

≠=

α==

∫

∫
(3)

Таким образом, с помощью (2) создается множе�
ство ортогональных функций, называемых ортого�
нальным базисом. Поскольку все функции f

п
(х) имеют

нормы ||f
п
||2, равные α, этот базис называют ортого�

нальным базисом.
Разложение функции f(x) в обобщенный ряд Фурье
устанавливает соотношение между множеством мас�
штабных функций f

n
(x) следующим образом

                                 ∑
∞

=

=
0

)()(
n

nn xfcxf , (4)

где

                           
α

==
∫
b

a

n

n

n
n

xfxf

f

ff
c

)()(

||||

),(
2

. (5)

Разложение (4) справедливо для любой функции
f(x) ∈ L2

[a, b]
. Ряд Фурье содержит бесконечное число

членов и дает возможность аппроксимировать функ�
цию f(x), используя бесконечное множество (сумму)
одинаково отмасштабированных функций f

п
(х). В ча�

стности, имеется возможность разложить в ряд фун�
кцию f(x) = sin(x), суммируя бесконечное множество
прямоугольных импульсов. Это находится в проти�
воречии с типовым применением ряда Фурье, когда
любая функция раскладывается на множество гармо�
нических составляющих. Согласно (4) и (5) разложе�
ние функции sin(x) на интервале [a, b] имеет вид
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∫∞

=
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⎡
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Выражение (6) задает последовательность пря�
моугольных импульсов, определяемых функциями
f

п
(х). Амплитуды импульсов отличаются друг от дру�

га и определяются после вычисления интеграла. Это
выражение можно использовать в силовой элект�
ронике для отображения синусоидальных функций.
Прямоугольные импульсы являются основной фор�
мой выходных напряжений (токов) инверторов. Ес�
тественно способ формирования ступенчатых форм
из прямоугольных импульсов применяется во мно�
гих устройствах, но формирование осуществляется
за счет “вертикального” суммирования напряже�
ний, т. е. результирующее ступенчатое напряжение
образуется с помощью сложения напряжений, фор�
мируемых различными ячейками многокаскадного
инвертора. Рассматриваемый способ предполагает
суммирование импульсов “по оси х”, т. е. по оси
времени. Таким образом, выходное напряжение
(ток) преобразователя формируется из следующих
один за другим импульсов.

Практически, в устройствах силовой электрони�
ки аппроксимация синусоидального напряжения мо�
жет осуществляться конечным числом (р) членов
ряда, и естественным стремлением разработчиков
всегда было использование наименьшего возможно�
го числа р. Но от р зависит точность аппроксимации.
Численно эта точность может быть оценена  различ�
ными способами. В математике точность аппрокси�
мации определяется среднеквадратической ошибкой
σ. Это очень полезный критерий, предназначенный
именно для таких случаев. Если аппроксимация фун�
кции f(x) = sin(x) проведена на отрезке [a, b] с исполь�
зованием р членов ряда, среднеквадратическую
ошибку можно выразить следующей формулой

                     ∫ ∑ ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−

−
=σ

−

=

b

a

p

n
nn dxxfcx

ab

1

0

)()sin(
1

, (7)

при х  [a, b] и b > a.Рис. 1. Примеры масштабных функций f
–1

(х), f
0
(х), f

2
(х)
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В силовой электронике наиболее важным крите�
рием точности или, вернее, качества аппроксимиро�
ванных напряжений является коэффициент
гармоник. Для иллюстрации рассматриваемой зада�
чи на рис. 2 и 3 приведены результаты аппроксима�
ции. Спектральные составы приведены рядом с
формами напряжений, чтобы показать очевидную
связь между числом ступенек и порядком содержа�
щихся гармоник. На рис. 2 и 3 показаны ступенчатые
формы напряжений, полученные с помощью аппрок�
симации на основе множеств, определенных соглас�
но (1) и (2).

Результаты аппроксимации с помощью ряда Фу�
рье для выбранных значений р сведены в табл. 1.

Величины среднеквадратической ошибки, рассчи�
танные согласно выражению (7), приведены в стол�
бце, озаглавленном “s

р
”. Символом “F

p
” обозначено

число ступенек на рассматриваемом отрезке  в дан�
ном случае [0, 2π]. Параметром N

Eп
 обозначено тре�

буемое количество источников постоянного

а

б

Рис. 2. Аппроксимация функции f(x) = sin(x) при р = 6 (α α α α α = πππππ/3) (а)
и спектр сформированного напряжения (б)

а

б

Рис. 3. Аппроксимация функции f(x) = sin(x) при р = 12 (α α α α α = πππππ/6) (а)
и спектр сформированного напряжения (б)

Таблица 1

напряжения или тока. Взаимозависимость между
этими двумя параметрами описывается следующим
условием:

                          
,1

44

;
4

 
4

Еп

Еп

⎭
⎬
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⎩
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⎧
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pp
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(8)

где А – множество целых чисел;
 Е – функция [х] (целая часть числа).
Величина N

Еп
  крайне важный параметр для пре�

образователей со ступенчатым выходным напряжени�
ем (многоуровневым).

Форма напряжения, полученного при крайне низ�
ком уровне аппроксимации, показана на рис. 2. От�
ношение амплитуд ступенек равно двум. Оно такое
же как в трехфазном инверторе при подсоединенной
нагрузке и состоит из аналогичного множества пря�
моугольных импульсов. Для реализации такого напря�
жения в однофазном инверторе необходимы только
два источника постоянного напряжения, которые лег�
ко обеспечить делением пополам напряжения одно�
го источника.

Оптимизированная аппроксимация Фурье

Форма напряжения с отношением амплитуд сту�
пенек, показанная на рис. 2, не обеспечивает мини�
мальное содержание высших гармоник, возможное
при наличии всего двух источников питания. Далее
будет показано, что изменение отношения напряже�
ний источников питания и регулировка длительнос�
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тей импульсов дает возможность уменьшить величи�
ну коэффициента гармоник выходного напряжения
инвертора.

В общем случае, применение ряда Фурье в области
аппроксимации не требует использования ортогональ�
ного базиса масштабных функций. Необходимым усло�
вием является ортогональность базиса. Таким образом,
для аппроксимации можно применить другое множе�
ство ортогональных функций. Это может быть множе�
ство прямоугольных импульсов разной длительности α

k

по оси х

                           
⎩
⎨
⎧ α≤≤

=
, других при,0

;0при,1
)(

x

x
xf k

k (9)

где α
k
 > 0, k = 0, 1, 2, ...

Масштабная функция f
n
(x) определяется следую�

щим образом

                               ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
α−= ∑

−

=

1

0

)(
n

k
kn xfxf , (10)

где п = 0, 1, 2, ...
Пример аппроксимации при использовании

двух масштабных функций f
0
(x) и f

1
(x) приведен на

рис. 4. Соответствующие этому примеру парамет�
ры: α

0
 = π/6, α

1
 = 2π/3. В этом случае спектральный

состав неравномерный и содержит все низшие из
высших гармоник, включая третью. Коэффициент
гармоник такого напряжения меньше (k

г
 = 21,62%),

чем у напряжения, показанного на рис. 2
(k

г
 = 31,09%), при использовании стандартной ап�

проксимации. Точность аппроксимации достигает
величины σ = 0,0222.

а

б

Рис. 4. Аппроксимация функции f(x) = sin(x) при р = 2 (ααααα0
 = πππππ/6,

ααααα1
 = 2πππππ/3) (а) и спектр сформированного напряжения (б)

В случае напряжения, показанного на рис. 2, амп�
литуды всех четных гармоник равны нулю, амплиту�
ды нечетных гармоник определяются как

                  pkUUU
k

bk ∈α−+
π

= )]cos()([
4

121 , (11)

где U
1
 и U

2
 – амплитуды ступенек;

 α – угол первой ступеньки.
Здесь предполагается, что напряжение на каждой

половине периода симметрично относительно пря�
мой линии

π+π=α n
2

, при п = ... 2, 1, 0, 1, 2, ...

Соотношение (11) можно использовать при выбо�
ре уровней ступенек, для исключения заданных выс�
ших гармоник. Задача селективного исключения
гармоник хорошо известна в современной электро�
нике как одна из базовых. Приведенный здесь при�
мер лишь иллюстрирует результаты, полученные для
трехуровневого преобразователя. Полагая, что из
спектра выходного напряжения необходимо исклю�
чить третью и пятую гармоники, можно записать сле�
дующую систему уравнений:
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π=α−+

.0)5cos()(
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;)]cos()([4

121

121

121

UUU

UUU

UUU
(12)

Решая систему уравнений (12), получаем
U

1
 = 0,3927; U

2
 = 0,9481; α = π/4; b

1
 = 1; b

3
 = b

5
 = 0.

Результаты вычислений показаны на рис. 5. Рас�
считанный коэффициент гармоник равен 23,1%.

а

б

Рис. 5. Аппроксимация функции f(x) = sin(x) при р = 2 (а) (ααααα0
 = πππππ/4,

ααααα1
 = πππππ/2) и спектр сформированного напряжения (б)
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Выбор в качестве критерия минимальной величи�
ны коэффициента гармоник дает возможность найти
оптимальное отношение амплитуд ступенек на осно�
ве минимальной величины выражения

                                   ∑
∞

=
+=

1

2
12

1
г

1

k
kb

b
k . (13)

С учетом (11)

                                  ),(
4

1

1
г θα

π
= f

b

U
k , (14)

и минимальное значение k
г
 связывается с минималь�

ным значением функции

         [ ]∑
∞

= ⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧ α+θ−+θ

+
=θα

1

2

])12cos[()1(
12

1
),(

k

k
k

f . (15)

Трехмерный график анализируемой функции
f(α,θ) представлен на рис. 6.

Параметры оптимальной аппроксимации при ми�
нимальной величине коэффициента гармоник:

α = 2π/9; θ = 0,4; b
1
 = 1; U

1
 = 0,3655; U

2
 = 0,9136.

Оптимальная форма напряжения и спектральный
состав приведены на рис. 7.

а

б

Рис. 6. Трехмерное представление функции f(ααααα,θθθθθ) (а) и ее
проекция на плоскость (ααααα,θθθθθ) (б)

Примеры реализации

Рассмотренную методику можно использовать для
описания выходных ступенчатых напряжений много�
уровневых преобразователей в форме ортогональных
прямоугольных импульсов. Выходное напряжение фор�
мируется как сумма последовательных импульсов, сме�
щенных по оси ωt. Понятие суммирования импульсов
пояснено на рис. 8. Такой преобразователь состоит из
двух однофазных мостовых коммутаторов МК1 и МК2
и схемы суммирования (Σ).

Отдельные импульсы последовательности фор�
мируются таким образом, чтобы конец предыдуще�
го совпадал с началом последующего. В результате
имеется возможность создания схем, соединенных
напрямую (без схемы суммирования) аналогично
многофазным преобразователям. Алгоритм управле�

а

б

Рис. 7. Аппроксимация функции f(x) = sin(x) при р = 2 при
минимальном kг = 20,4% (ααααα0 = 2πππππ/9, ααααα1 = 5πππππ/9) (а) и спектр

сформированного напряжения (б)

Рис. 8. Пример однофазного инвертора напряжения позволяю�
щего сформировать выходное напряжение при F

p
 = 6
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ния силовыми ключами мостовых коммутаторов ин�
вертора получается непосредственно на основе рас�
смотренного способа формирования ступенчатого
напряжения. Алгоритм управления каждым силовым
ключом мостового коммутатора формируется непос�
редственно согласно методике формирования выход�
ного напряжения.

Схема трехфазного трехуровневого инвертора с
непосредственной связью на основе трех однофазных
инверторов, состоящих из четырех силовых ключей,
показана на рис. 9.

Выводы
Рассмотренный метод аппроксимации синусоидаль�

ного напряжения позволяет определить математичес�
кую модель инвертора, в которой синтез различных
выходных напряжений осуществляется с помощью
обобщенного ряда Фурье. Ряд Фурье содержит набор
ограниченного числа ортогональных функций в виде
прямоугольных импульсов. Представленные примеры
реализации показывают возможности практического
использования рассмотренного метода.
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М. М. Дудкин

ЭНЕРГЕТИЧЕСКИЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ ОДНОФАЗНЫХ
ОБРАТИМЫХ ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ НАПРЯЖЕНИЯ С

РАЗЛИЧНЫМИ ЗАКОНАМИ МОДУЛЯЦИИ

M. M. Dudkin Energy characteristics of  single-phase reversible voltage
converters based on different modulation principles

В статье рассмотрены энергетические характеристики однофаз/

ных обратимых преобразователей напряжения (активных выпрямите/

лей) с широтно/импульсной и частотно/широтно/импульсной

модуляцией и симметричным переключением силовых ключей. При/

ведены достоинства и недостатки рассмотренных законов модуляции,

получены аналитические выражения и временные диаграммы, позво/

ляющие определить характер изменения токов и напряжений в схе/

мах, рассмотрены спектральные характеристики преобразователей.

Ключевые слова: энергетические характеристики, однофазный пре#
образователь напряжения, активный выпрямитель, широтно#им#
пульсная модуляция, частотно#широтно#импульсная модуляция,
спектральная характеристики

The article examines energy characteristics of single/phase voltage

reversible converters (active rectifiers) based on pulse/width and /pulse/

width frequency modulation and symmetric switching of power switches.

Advantages and disadvantages of considered modulation principles are

discussed. The analytic equations and time graphs that allow to determine

the behavior of currents and voltages in the circuits are obtained, as well

as converters spectral characteristics are considered.

Key words: energy characteristics, single#phase voltage converter, active
rectifier, pulse#width modulation, #pulse#width# frequency modulation,
spectral characteristic

Обратимые преобразователи напряжения (актив�
ные выпрямители) за последнее время получили ши�
рокое применение в практике силовой электроники.
Это регулируемый электропривод постоянного и пе�
ременного тока большой мощности [1], активные
фильтры и компенсаторы реактивной мощности [2],
нагрузочно�питающие устройства [3], комбинирован�
ные системы электроснабжения [4]. Обратимые пре�
образователи напряжения (ОПН) позволяют не
только повысить энергосбережение электроустановок
за счет рекуперации энергии в сеть в режимах тормо�
жения, но делают возможным улучшить гармоничес�
кий состав тока, потребляемого преобразователем из
сети или возвращаемого в сеть, и получить желаемое
значение коэффициента мощности.

В настоящее время в силовой электронике для уп�
равления вентильными преобразователями (ВП) в
основном используется широтно�импульсная моду�
ляция (ШИМ) и практически не рассматриваются
другие виды модуляции, например, частотно�широт�
но�импульсная (ЧШИМ). Поэтому в данной работе
основное внимание уделено сравнительному анали�
зу энергетических характеристик однофазного ОПН
с ШИМ и ЧШИМ.

Функциональная схема обратимого
преобразователя напряжения

Функциональная схема однофазного ОПН совме�
стно с системой управления, обеспечивающей стаби�
лизацию напряжения на нагрузке при заданном cosϕ

1

на входе с помощью релейного регулирования, при�
ведена на рис. 1. ОПН представляет собой однофаз�
ный мост с ключами V1–V4, шунтированными
обратными диодами VD1–VD4, с дросселем L1 на
входе и емкостным накопителем С

d
 на выходе. Схема

всегда работает в режиме повышающего преобразо�
вателя постоянного напряжения и обеспечивает дву�
направленный поток мощности в системе между
нагрузкой и сетью u

1
. Коэффициент повышения оп�

ределяется как

                                     md UUK 1пов = , (1)

где U
d
 – постоянное напряжение на выходе ОПН;

U
1m

 – амплитудное значение напряжения сети u
1
.

Система управления однофазным ОПН (рис. 1)
должна сформировать синусоидальную форму тока с
заданным cosϕ

1
. С этой целью в системе управления

используется датчик напряжения ДН1, который фор�
мирует опорное напряжение синусоидальной формой
U

оп
sin(ωt). В ячейке сдвига ЯС осуществляется фазо�

вый сдвиг синусоидального сигнала на заданный угол
ϕ

1
, что обеспечивает регулирование требуемого cosϕ

1

на входе преобразователя.
Для стабилизации выпрямленного напряжения

U
d
 на конденсаторе С

d
 и расчета амплитуды задан�

ного тока I
1m.зад

 в системе управления введен вне�
шний контур напряжения, состоящий из датчика
напряжения ДН2, сглаживающего фильтра Ф, сум�
матора Σ, источника сигнала задания U

d.зад
 и ПИ�

регулятора напряжения РН с блоком ограничения
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БО, ограничивающим амплитуду потребляемого тока
I

1m.зад
. В блоке перемножения формируется мгновен�

ное значение заданного тока i
1зад

 = I
1m зад

sin(ωt + ϕ
1
).

В модуляторе М, состоящем из сумматора Σ и ре�
лейного элемента РЭ, сравниваются мгновенные зна�
чения входного тока i

1
, измеряемого датчиком тока

ДТ1, с заданным током i
1зад

. За счет РЭ, выполняю�
щего роль регулятора тока, в системе задается зона
неоднозначности Δi или “токовый” коридор, в кото�
ром пульсирует ток i

1
 (рис. 2в). Сигнал с выхода мо�

дулятора М поступает на схему распределителя
импульсов РИ, выполняющую функцию распределе�
ния импульсов управления по соответствующим клю�

Рис. 1. Функциональная схема однофазного ОПН совместно с
системой управления на основе релейного регулирования

чам ОПН в соответствии с требуемым законом управ�
ления. Драйверы в системе управления обеспечива�
ют усиление и согласование управляющих импульсов
РИ с силовыми ключами ОПН.

Конденсатор С
ф
 на входе преобразователя выпол�

няет роль сетевого фильтра, подавляющего высоко�
частотные гармоники, возникающие вследствие
высокочастотной модуляции ключей ОПН (рис. 1).
В качестве нагрузки ОПН используется активно�ин�
дуктивная RL#нагрузка с противо�ЭДС (ПЭДС) E, что
эквивалентно преобразователю совместно с электри�
ческой машиной. Такая замена справедлива и для
электропривода постоянного тока с широтно�импуль�
сным преобразователем, и для привода переменного
тока с автономным инвертором напряжения.

Алгоритм переключения силовых ключей одно�
фазного ОПН может осуществляться по двум основ�
ным способам управления: симметричным и
несимметричным [5]. Как показано в [6], при несим�
метричном способе управления форма тока i

1
, фор�

мируемая ОПН, сильнее искажается в моменты
времени перехода напряжения u

1
 через нуль по срав�

нению с симметричным управлением, так как при
малых входных напряжениях отсутствует источник
энергии для накопления энергии в дросселе L1. При
симметричном способе управления данная энергия
потребляется из конденсатора С

d
 и форма тока i

1
 ста�

новится практически синусоидальной (рис. 2в), что
позволяет снизить процентное содержание высших
гармоник входного тока i

1
. По этой причине в одно�

фазных ОПН рекомендуется применять симметрич�
ный способ управления, согласно которому в
проводящее состояние поочередно переходят ключи,
расположенные по диагоналям моста (рис. 1). Одна�
ко следует помнить, что при симметричном способе

Рис. 2. Осциллограммы токов и напряжений в однофазном мостовом ОПН при симметричном способе управлении
и релейном регулировании тока
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управления увеличиваются габариты входного дрос�
селя L1 вследствие двухполярного модулирующего
напряжения u

ba
 на зажимах ab стойки моста (рис. 2б).

Рассмотрим процессы в схеме ОПН, приведенно�
го на рис. 1, при симметричном способе управления
и релейном регулировании. Если на интервале вре�
мени t

1
 при положительной полуволне напряжения

(рис. 2а) включить ключи V3, V4, то ток i
1
 начнет на�

растать под действием суммарного напряжения (u
1 
+

+ u
d
) (рис. 2в). Электромагнитная энергия запасается

в индуктивности L1. При достижении током i
1
 задан�

ного значения i
1зад.max

, фиксируемого релейным эле�
ментом, ключи V3, V4 выключаются, и на
индуктивности L1 возникает ЭДС самоиндукции u

L
.

Под действием суммарного напряжения (u
1 
+ u

L
) про�

исходит заряд емкостного накопителя С
d
 через обрат�

ные диоды VD1, VD2 (интервал t
2
). При спаде тока i

1

до заданного значения i
1зад.min

 ключи V3, V4 включа�
ются снова, процессы повторяются.

При подаче на вход отрицательной полуволны на�
пряжения u

1
 процессы происходят аналогично, но ток

проходит через ключи V1 и V2, когда энергия запаса�
ется в индуктивности L1, и диоды VD3, VD4 при от�
даче запасенной энергии в емкостной накопитель С

d
.

Таким образом, используя релейный закон управле�
ния, удается сформировать синусоидальную форму
тока на входе преобразователя, совпадающую, напри�
мер, по фазе с сетевым напряжением (рис. 2а, в). Пре�
образователь работает в режиме выпрямления,
передавая энергию от сети к нагрузке.

Если электрическая машина, включенная на вы�
ходе преобразователя, переходит в генераторный ре�
жим, то ПЭДС E превышает напряжение U

d
 на емко�

стном накопителе С
d
, и ток в нагрузке становиться от�

рицательным. ОПН переходит в инверторный режим,
возвращая механическую энергию машины в сеть пе�
ременного тока. В этом случае, например при поло�
жительной полуволне напряжения сети, в проводя�
щее состояние переходят ключи V1 и V2 (рис. 1), ко�
торые создают пути для протекания отрицательного
тока нагрузки. Поскольку напряжение U

d
 > U

1m
, то ток

i
1
 протекает на встречу напряжения сети u

1
, электро�

магнитная энергия запасается в индуктивности L1.
При замыкании ключей V3 и V4 ток i

1
 замыкается че�

рез обратные диоды VD3, VD4 за счет ЭДС самоин�
дукции дросселя L1.

Режим работы ОПН (выпрямительный или инвер�
торный) определяется автоматически регулятором
напряжения РН. Так, например, положительному
напряжению с выхода РН соответствует выпрямитель�
ный режим, а отрицательному  инверторный, при
котором изменяется фазовый сдвиг между входным
напряжением u

1
 и током i

1
 на 180 эл. град при условии

поддержания в системе cosϕ
1
 = 1.

Режим частотно-широтно-импульсной модуляции
Как видно из временных диаграмм сигналов

(рис. 2б), ОПН с релейным регулированием относится

к системам с частотно�широтно�импульсной модуля�
цией, при которой одновременно изменяется как пе�
риод следования импульсов Т

0,n
, так и относительное

время включения силовых ключей (коэффициент за�
полнения) γ = t

1
/Т

0,n
. Так, например, при модулирую�

щем сигнале синусоидальной формы, частота
импульсов на интервале значений, близких к ампли�
тудному значению сети U

1m
, ниже, чем на интервалах,

близких к переходу синусоиды сети u
1
 через нуль

(рис. 2 а, б).
Исходя из принципа работы ОПН с релейным ре�

гулированием, его внутренний контур тока можно
представить в виде структурной схемы, приведенной
на рис. 3, где дроссель Д представлен интегрирующим
звеном с постоянной времени интегрирования
T

и
 = L

1
. Такая замена допустима при условии равен�

ства нулю активного сопротивления дросселя.
Запишем уравнение процесса интегрирования на

интервале времени t
1
 (рис. 2)

нач

0

1
1

1

1

)(
1

idtuU
L

i
t

d +⋅+⋅= ∫ .

Решим последнее уравнение относительно време�
ни t

1
 при условии, что i

1
 = i

1зад
 + Δi, i

нач
 = i

1зад
  Δi, а на�

пряжение сети u
1
 представляет собой постоянное

напряжение U
вх

, тогда

                   
вх

1
1

1

2

U

Li
t

+
⋅Δ⋅

=  или ( )пов

0
1 11

5,0

K

T
t

+
⋅

= . (2)

Здесь dUii Δ=Δ  – относительное значение ампли�
туды пульсаций тока i

1
 (относительное значение “то�

кового” коридора);

dUUU вхвх =  – относительное значение напряже�
ния питания на входе ОПН;

вх1пов UUUUK dmd ==  – коэффициент повыше�
ния преобразователя;

10 4 LiТ ⋅Δ⋅=  – эквивалентная постоянная време�
ни преобразователя при U

вх
 = 0.

После изменения знака сигнала u
ba

 на выходе РЭ
(рис. 3) к дросселю L1 прикладывается напряжение
(U

d
 + U

вх
) (рис. 2 а, б), что приводит к снижению тем�

па спада тока i
1
 (рис. 2 в). В  результате для  интервала

времени t
2 
получим

                  
вх

1
2

1

2

U

Li
t

−
⋅Δ⋅=  или ( )пов

0
2 11

5,0

K

T
t

−
⋅

= . (3)

Рис. 3. Структурная схема замещения внутреннего контура
регулирования ОПН с релейным регулятором тока
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Период выходных импульсов РЭ Т
0,n

 = t
1 
+ t

2

               2
вх

1
,0

1

4

U

Li
Т n −

⋅Δ⋅
=  или ( )2

пов

1
,0

11

4

K

Li
T n −

⋅Δ⋅= . (4)

С учетов выражений (2), (4) найдем относитель�
ное время включения силовых ключей преобразова�
теля (коэффициент заполнения) γ = t

1
/Т

0,n

            ( )вх15,0 U−⋅=γ  или ( )( )пов115,0 K−⋅=γ (5)

Частота выходных импульсов f модулятора M об�
ратно пропорциональна периоду Т

0,n

           ( )2
вх0 1 Uff −⋅=  или ])/1(1[ 2

пов0 Kff −⋅= (6)

Здесь ( )10 41 Lif ⋅Δ⋅=  – несущая частота преобразо�
вателя при U

вх
 = 0.

Из последнего уравнения относительное значе�
ние амплитуды пульсаций тока при релейном регу�
лировании

                                    ( )1041 Lfi ⋅⋅=Δ (7)

Выражение (7) позволяет рассчитать относитель�
ное значение амплитуды пульсаций тока iΔ  при за�
данных значениях несущей частоты f

0
 ЧШИМ

–модулятора и индуктивности дросселя L1. При этом
коэффициент пульсаций тока дросселя

mdm IUiIiq 11 )( ⋅Δ=Δ=

не должен превышать значения 10–30% (I
1m

 – амп�
литуда основной гармоники потребляемого из сети
тока.

Режим широтно-импульсной модуляции

Рассмотрим теперь, как формировать напряжение
при ШИМ, чтобы обеспечить те же возможности ре�
гулирования.

Схема замещения ОПН представлена на рис. 4а. В
схеме замещения учтено активное сопротивление R1
дросселя Д в цепи переменного тока, а ключи приня�
ты идеальными. Тогда уравнение баланса мощностей
на входе и выходе схемы с учетом потерь в реакторе
преобразуется к виду

                             1
2

111  cos RIIUIU dd +=ϕ . (8)

Энергетически наиболее целесообразно в выпря�
мительном режиме (при потреблении энергии из
сети) иметь на входе cosϕ

1
 = 1, а в инверторном режи�

ме (при отдаче энергии в сеть) cosϕ
1 

= 1. В дальней�
шем рассмотрим только эти случаи. Тогда уравнение
(8) запишется так

                                1
2

111 RIIUIU dd +=± . (9)

Здесь верхний знак “+” соответствует выпрямитель�
ному режиму, а нижний “–”  инверторному.

Анализ процессов с ШИМ проведем методом ос�
новной гармоники. Схема рис. 4 а может быть преоб�

разована в эквивалентную схему рис. 4б, если учесть,
что на входе вентильного моста действует основная
гармоника напряжения (гладкая синусоидальная со�
ставляющая), где u

Э
 – эквивалентное напряжение

(рис. 2б). Тогда максимальная амплитуда этого напря�
жения равна U

d
, а действующее значение напряжения

U
Э
 с учетом коэффициента модуляции μ

                                        
2

Э
dU

U
μ

= . (10)

На рис. 4в–г построены векторные диаграммы для
выпрямительного режима, когда энергия передается
от U

1
 к U

Э
, и для инверторного режима, когда энергия

передается от U
Э
 к U

1
. В соответствии с векторными

диаграммами и выражением (10)

                    
2

2
11

2
111

2
)()( ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ μ
=ω⋅+ dU

LIRIU m . (11)

Здесь верхний знак “–” соответствует выпрямитель�
ному режиму, а нижний “+” – инверторному.

Перейдем в уравнении (11) от действующих к ам�
плитудным значениям, и, разделив все члены выра�
жения на 2

1mU , с учетом того, что полное внутреннее
сопротивление фазы, определяемое параметрами
дросселя

2
1

2
11 )( LRZ ω+= ,

получим

                  

2

1

2
2

1

2
1

2
1

1

1
121 ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅μ=

⋅
+⋅

m

d

m

m

m

m

U

U

U

ZI

U

I
Rm . (12)

Перейдем к относительным единицам, приняв за
базовые величины амплитуду напряжения сети U

1m
,

амплитуду сетевого тока при коротком замыкании за
реактором I

1m.max
 = U

1m
/Z

1
 и полное внутреннее сопро�

тивление фазы Z
1
, тогда обозначения для относитель�

ных величин:

а             б

в                                                г

Рис. 4. Схема замещения однофазного ОПН (а), эквивалентная
схема (б) и векторные диаграммы для выпрямительного (в) и

инверторного (г) режимов
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max.1

1
1

m

m
m I

I
I = ; 

max.1m

d
d I

I
I = ; 

1

1
1 Z

R
r = . (13)

Если учесть принятые относительные величины, то с
учетом (13) уравнение (12) запишется в виде

                          2
пов

22
11121 KIIr mm ⋅μ=+⋅⋅m . (14)

Уравнение (14) определяет необходимый коэффи�
циент модуляции μ для получения сетевого тока с за�
данной амплитудой I

1m
 при данном значении K

пов
 и

величине 1r  . Однако, остается неизвестной фаза эк�
вивалентного напряжения u

Э
.

Для определения фазы управляющего напряжения
найдем угол сдвига ψ между напряжением сети U

1
 и

эквивалентным напряжением U
э
 по векторным диаг�

раммам (рис. 4 в–г). Из треугольников напряжений
найдем

                                   
1

11 ctg
L

R

U

UU ±=ψ , (15)

где U
L1

 и U
R1

 – падение напряжения на индуктивнос�
ти и активном сопротивлении реактора. Верхний знак
соответствует выпрямительному режиму. После пре�
образований получим

                          
1

1

1

1

max.1

1

1
 ctg

L

R

L

Z

I

I

m

m ω
±

ω
⋅=ψ . (16)

Имеют смысл только малые значения R
1
, так как с

ростом R
1
 резко падает КПД. Тогда Z ≈ ωL

1
. Если

учесть принятые относительные величины, то с уче�
том (13) и малости R

1
 уравнение (16) запишется в виде

                                     1

1

1
 ctg r

I m

±≈ψ . (17)

При этом, судя по векторным диаграммам
(рис. 4в–г), в выпрямительном режиме напряжение
U

Э
 отстает от напряжения U

1
, то есть угол ψ отрица�

тельный, а в инверторном режиме U
Э
 опережает U

1
,

следовательно, угол ψ положительный. Таким обра�
зом, можно с помощью ШИМ сформировать напря�
жение U

Э
 нужной величины и фазы так, чтобы

обеспечить протекание тока требуемой величины при
cosϕ

1 
= 1.

Рис. 5. Внутренний контур регулирования тока ОПН
с широтно�импульсной модуляцией

Для перехода к ШИМ в систему управления
(рис. 1) вместо релейного элемента РЭ необходимо
ввести ПИрегулятор тока РТ и блок ШИМ, состоя�
щий из генератора пилообразного напряжения ГПН,
задающего несущую частоту f

0
 ШИМ, и компаратора

К, формирующего импульсный сигнал управления в
результате сравнения сигнала ошибки с выхода РТ и
ГПН (рис. 5). Регулятор тока осуществляет регулиро�
вание коэффициента модуляции μ и фазы y управля�
ющего сигнала.

Процесс линейного нарастания и спада тока дрос�
селя при ШИМ и постоянном напряжении питания
U

вх
 описывается уравнениями:

             
( )

t
L

UU
i d ⋅

+
=

1

вх
1 , 

( ) ( )tТ
L

UU
i d −⋅

−
= 0

1

вх
1 . (18)

Здесь Т
0
 – период коммутации силовых ключей пре�

образователя при ШИМ.
Решая совместно уравнения (18) относительно

времени t = t
1
 при условии, что γ = t

1
/Т

0
, получим ре�

гулировочную характеристику преобразователя, со�
впадающую с выражением (5) для ОПН с ЧШИМ.

Двойная амплитуда пульсаций тока дросселя

                                 
( )

1
1

вх2 t
L

UU
i d ⋅

+
=Δ . (19)

При совместном решении уравнений (19), (5) и
γ = t

1
/Т

0
 получим

         
( ) ( )

d

dd

U

UU

fL

UU
i

⋅
−

⋅
⋅⋅

+
=Δ

22
вх

01

вх  или 
( )

01

1

fL
i

⋅
γ⋅γ−=Δ , (20)

где f
0
 = 1/T

0
 – несущая частота коммутации ключей

преобразователя.

Сравнительный анализ законов модуляции
ШИМ и ЧШИМ

Решение уравнений (7) и (20) представлено в виде
графика зависимости )(γ=Δ fi  на рис. 6. Из графика
видно, что для ОПН с ШИМ относительная ампли�
туда пульсаций тока при изменении γ носит перемен�
ный характер и достигает максимального значения

)4(1 01 fLi ⋅⋅=Δ  при коэффициенте заполнения им�
пульсов γ = 0,5. Для ОПН с ЧШИМ уровень пульса�
ций всегда остается постоянным и соответствует

Рис. 6. Зависимость )200  ,( 01 =γ=Δ fLfi  для ОПН с различ�

ными законами модуляции
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максимальному значению пульсаций для ШИМ
)4(1 01 fLi ⋅⋅=Δ . Диапазон изменения 0 ≤ γ ≤ 0,5 соот�

ветствует выпрямительному режиму работы ОПН, а
0,5 < γ ≤ 1,0  инверторному, когда осуществляется ре�
куперация энергии в сеть.

С целью сравнения энергетических характеристик
ОПН с различными законами модуляции в програм�
ме MatLab+Simulink была разработана компьютерная
модель преобразователя (рис. 7), в состав которой вхо�
дят: источник однофазного напряжения с входным
фильтром (1), дроссель L1 (2), вентильный блок (3),
система управления ОПН (4), нагрузка активно�ин�
дуктивного типа с ПЭДС (5), источник сигнала зада�
ния (6) и регистрирующие приборы (7). В модели
предусмотрена возможность выбирать различные за�
коны модуляции в блоке системы управления (2) и
измерять необходимые энергетические показатели.

На рис. 8 а приведена зависимость минимального
коэффициента заполнения γ

min
 от коэффициента по�

вышения K
пов

, снятая при помощи моделирования и
рассчитанная на основании выражения (5), для ШИМ
и ЧШИМ при работе преобразователя в выпрями�
тельном режиме. Здесь γ

min
 = t

1min
/Т

0,n
  наименьшая от�

носительная длительность включения ключей
(минимальный коэффициент заполнения).

При снятии зависимости γ
min

 = f (K
пов

) постоянное
напряжение на нагрузке U

d
 поддерживалось постоян�

ным за счет внешнего контура напряжения, в силу чего
изменялась амплитуда напряжения сети U

1m
. Для ШИМ

и ЧШИМ данные зависимости совпадают
(рис. 8а). Наименьшая длительность включения клю�
чей t

1min
 в выпрямительном режиме работы ОПН наблю�

дается при максимальном значении напряжения сети
u

1
 (рис. 2), когда к дросселю L1 прикладывается наи�

большая сумма напряжений (U
d
 + U

1m
). При увеличе�

нии К
пов

 коэффициент заполнения γ
min

 сначала
увеличивается (рис. 8а), так как происходит уменьше�
ние амплитуды входного напряжения U

1m
, а, значит, в

Рис. 7. Компьютерная модель обратимого преобразователя
напряжения в среде MatLab+Simulink:

индуктивное сопротивление дросселя L1 = 40 мГн;
активное сопротивление дросселя R1 = 1,0 Ом;

входной фильтр С
ф

 = 5 мкФ; емкостной накопитель С
d
 = 940 мкФ;

активное сопротивление нагрузки R
d
 = 180 Ом;

напряжение на нагрузке U
d
 = 270 B;

несущая частота коммутации ключей f
0
 = 5 кГц)

а

б

Рис. 8. Зависимости γ
min

 = f (K
пов

) (а) и )( повmin1 Kft =  (б) при

работе преобразователя в выпрямительном режиме

интервале времени t
1min

 к дросселю L1 прикладывается
меньшая сумма напряжений (U

d
 + U

1m
) и темп нараста�

ния тока i
1
 падает. При дальнейшем росте К

пов
 происхо�

дит снижение γ
min

, когда наблюдается увеличение тока
i
1
, потребляемого из сети, вследствие уменьшения на�

пряжения сети при поддержании постоянной мощнос�
ти на нагрузке. При этом, как видно из векторной
диаграммы (рис. 4в), увеличивается угол ψ между вход�
ным напряжением u

1
 и эквивалентным напряжением u

Э

на входе моста (рис. 2).
Расчетная зависимость γ

min
 = f (K

пов
) практически

совпадет с характеристикой, снятой при моделиро�
вании, в области 1,1 ≤ K

пов
 ≤ 2,0 и сильно расходится

при K
пов

 > 2,0, так как уравнение (5) было получено
для постоянного напряжения на входе и не учитыва�
ет фазового сдвига ψ между входным u

1
 и эквивалент�

ным u
Э
 напряжениями (рис. 2).

Сравним рассмотренные законы модуляции с точ�
ки зрения диапазона регулирования D = t

1min
/t

2
, кото�

рый ограничивается минимальным значением
времени импульса t

1min
 по отношению к паузе в сиг�

нале u
ba

 (рис. 2 б). На рис. 8 б приведены зависимости
)( повmin1 Kft = , снятые при помощи моделирования и

рассчитанные на основании выражения (3) для
ЧШИМ и уравнения (5) для ШИМ, при работе пре�
образователя в выпрямительном режиме. Здесь

0min1min /Ttt =  – нормированное значение времени
импульса, отнесенного к периоду коммутации при
ШИМ.
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В ОПН с ШИМ наименьшее значение импульса
0min →t  достигается при K

пов
 → 1,0, когда амплитуд�

ное значение напряжения сети U
1m

 становится равным
напряжению на нагрузке U

d
. Для ОПН с ЧШИМ при

K
пов

 → 1,0 25,0min =t . Это однозначно свидетельству�
ет о расширении диапазона регулирования преобра�
зователя по сравнению с ШИМ, и делает возможным
работу ОПН с ЧШИМ при K

пов
 → 1,0. Расчетные вы�

ражения (3) и (5) справедливы до значения K
пов

 ≤ 2,0,
так как получены для постоянного напряжения на
входе и не учитывают фазового сдвига y между вход�
ным u

1
 и эквивалентным u

Э
 напряжениями (рис. 2).

Оценим степень влияния закона модуляции на
коммутационные потери силовых ключей преобразо�
вателей. Для ОПН с ШИМ коммутационные потери
остаются постоянными, так как частота коммутации
(несущая) f

0
 = const (рис. 9а). При ЧШИМ частота

коммутации ключей снижается по мере увеличения
входного напряжения u

1
. Наименьшего значения ча�

стота переключения f
min

 достигает при максимальном
значении напряжения сети u

1
 (рис. 2а, б), т. е. при

K
пов

 → 1,0 (рис. 9а), где 0minmin / fff = – нормирован�
ное значение наименьшей частоты переключения си�
ловых ключей, отнесенной к несущей частоте f

0
 при

ШИМ. Наоборот, при увеличении  коэффициента по�
вышения K

пов
, когда уменьшается входное напряже�

ние, происходит возрастание частоты переключения
(рис. 9а) по квадратичной зависимости. Расчетная
зависимость )( повmin KFf =  для ЧШИМ построена на
основании уравнения (6). Снижение частоты пере�

а

б

Рис. 9. Зависимости )( повmin KFf =  (а) и )( повKfn =  (б) для
однофазного ОПН при различных законах модуляции

ключения при K
пов

 > 2,0 связано с ростом тока i
1
, по�

требляемого из сети, и возрастанием фазового сдвига
ψ между входным u

1
 и эквивалентным u

Э
 напряжени�

ями (рис. 2).
На рис. 9б приведены зависимости )( повKfn =  для

ШИМ и ЧШИМ. Здесь ШИМ/nnn = – относительное
значение включения ключевого элемента за один пе�
риод напряжения сети; n

шим
– количество включений

ключевого элемента за один период напряжения сети
при ШИМ. Таким образом, за счет снижения часто�
ты коммутации количество включений ключей при
ЧШИМ в диапазоне 1,1 ≤ K

пов
 ≤ 1,5 уменьшается на

20–40% по сравнению с ШИМ, что в свою очередь
позволяет снизить коммутационные потери в ключах
также на 20–40%.

Рассмотрим спектральные характеристики тока,
потребляемого из сети ОПН, при различных законах
модуляции, с целью оценки вредного влияния того
или иного закона на сеть переменного тока и массо�
габаритные показатели сетевого фильтра С

ф
.

При ШИМ входной ток содержит основную гар�
монику 50 Гц, величина которой зависит от тока на�
грузки ОПН, и высокочастотные гармоники,
сконцентрированные в области кратных целых зна�
чений несущей частоты коммутации f

0
 (рис. 10а)

                                    10 fbfafn ⋅±⋅= , (21)

где f
1
 – основная частота (первая гармоника);

a = 0, 1, 2 … – кратность группы высокочастотных
гармоник;

b = 0, 1, 2 … – кратность основной частоты в груп�
пе высокочастотных гармоник.

С точки зрения минимизации размеров и стоимо�
сти фильтрующих элементов целесообразно иметь
высокую частоту коммутации. При этом следует по�
мнить, что при высокой частоте коммутационные
потери составляют значительную составляющую
часть в общих потерях преобразователя. Поэтому на
практике несущую частоту рекомендуют выбирать в
пределах от 525 кГц. Из рис. 10 а видно, что наиболее
высокая амплитуда высокочастотной гармоники (по�
рядка 3,5%) при ШИМ проявляется на несущей час�
тоте f

0
, поэтому чтобы ослабить эту высшую

гармонику, например, в 100 раз (на 40 дБ), необходи�
мо выбрать частоту среза f

cр
 сетевого фильтра С

Ф
 из

условия: f
ср

 < 0,1f
0
.

При ЧШИМ спектр тока распространяется в ши�
рокой области частот вследствие снижения частоты
переключения ключей (рис. 9а), амплитуды высших
гармоник не превышают 2%, процентное содержание
высших гармоник тока (коэффициент THD) при
ЧШИМ примерно на 1,5% ниже, чем при ШИМ
(рис. 10).

С точки зрения массогабаритных показателей се�
тевого фильтра ЧШИМ проигрывает ШИМ, так как
при ЧШИМ частота коммутации снижается по квад�
ратичной зависимости (6) с ростом напряжения сети
u

1
. Поэтому выбор частоты среза фильтра при ЧШИМ
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для ослабления первой высшей гармоники, например,
в 100 раз, следует осуществлять по наименьшей час�
тоте f

min
 из условия f

ср
 < 0,1f

min
.

В общем случае уровень помех на входном конден�
саторе С

ф
, определяющий стоимость фильтра, прямо

пропорционален величине пульсаций тока (рис. 6) и
обратно пропорционален величине емкости конден�
сатора. С точки зрения электромагнитных помех, на�
водимых на входном конденсаторе С

ф
, ЧШИМ

является наиболее благоприятной по сравнению с
ШИМ, так как при ЧШИМ спектр тока (рис. 10б)
распространяется в широкой области частот, за счет
чего уменьшается максимальное значение помехи, а,
следовательно, требуются меньшие затраты на филь�
трацию [7].

Найдем теперь КПД обратимого преобразователя
напряжения. Для однофазных схем при cosϕ

1 
= 1 в ре�

жиме выпрямления и инвертирования соответственно

                             
11

В IU

IU dd=η , 
dd IU

IU 11
И =η . (22)

Тогда с учетом (9) после перехода к относитель�
ным единицам (13) для выпрямительного и инвертор�
ного режимов соответственно получим

                       mIr 11В 1 ⋅−=η , 
mIr 11

И
1

1

⋅+
=η (23)

Из выражений (23) видно, что КПД падает с ростом
тока потребляемого или отдаваемого в сеть, поэтому для
достижения высоких энергетических показателей коэф�
фициент повышения ОПН должен выбираться в диа�
пазоне 1,1 ≤ K

пов
  ≤ 1,5. Уравнения (23) получены при

условии идеальности ключей.

Рис. 10. Спектральные характеристики тока, потребляемого из
сети ОПН, при ШИМ (а) и ЧШИМ (б)

Выводы
Таким образом, применение ЧШИМ в ОПН по�

зволяет уменьшить коммутационные потери на
20–40% по сравнению с ШИМ и тем самым повы�
сить надежность работы преобразователя, расширить
диапазон регулирования преобразования вплоть до
K

пов
 → 1, снизить уровень электромагнитных помех.

С точки зрения массогабаритных показателей сете�
вого фильтра ЧШИМ уступает ШИМ вследствие сни�
жения частоты коммутации с ростом напряжения
сети. Для достижения высоких энергетических пока�
зателей коэффициент повышения ОПН необходимо
выбирать в диапазоне 1,1 ≤ K

пов
 ≤ 1,5.
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КОНЦЕПЦИЯ ИНТЕЛЛЕКТУАЛЬНОЙ СИСТЕМЫ
ЭЛЕКТРОСНАБЖЕНИЯ ОТ ГРУППЫ “РУСЭЛТ”

U. A. Karpilenko,
V. P Klimov

Intelligent Electric Power Supply System
Concept From “RUSELT” Group

В статье описана интеллектуальная система электроснабжения

(ИСЭЛ), разработанная группой “РУСЭЛТ”. ИСЭЛ – это распределен/

ный комплекс электротехнического оборудования, аппаратного и про/

граммного обеспечения, необходимого и достаточного для

безопасного, рационального и эффективного управления электро/

снабжением объекта.

Данная система (ИСЭЛ) является составным элементом интеллек/

туальных систем управления предприятием (ИСУП), зданием (ИСЗ)

или других сложных объектов.

Ключевые слова: система электроснабжения, интеллектуальная си#
стема, электромагнитные помехи, искажения напряжения, струк#
тура системы электроснабжения, программно#аппаратные средства
управления

The paper describes Intellectual electric power supply system (IEPSS)

developed by “Ruselt” Group. IEPSS is a distributed equipment system of

electrical machinery, system hardware and software necessary and

sufficient for safe, rational and efficient control of energy supply for the

utility.

This system (IEPSS) is an integral part of smart control systems for an

enterprise (SCSE), building (ECSB) and other complex plants.

Key words: electric power supply system, intelligent system, electromagnetic
interference, voltage distortions, power supply system architecture, control
software and hardware

Интеллектуальная система электроснабжения
(ИСЭЛ) использует открытые протоколы обмена дан�
ными между различными элементами через сетевые
контроллеры, позволяя создать распределенною ин�
фраструктуру, которая имеет высокую степень откры�
тости для наращивания и модернизации.

В максимальной конфигурации интеллектуальная
система электроснабжения (ИСЭЛ) сможет осуществ�
лять централизованный мониторинг оборудования и
управление следующими инженерно�техническими
системами и комплексами:

• ввода и распределения электроэнергии;
• защиты и заземления;
• общего электроснабжения;
• аварийного электроснабжения;
• гарантированного и бесперебойного электро�

снабжения;
• энергосбережения и оптимизации нагрузки;
• электропитания высокотехнологического обору�

дования;
• контроля, управления и учета электроэнергии.

Архитектура ИСЭЛ
Архитектура ИСЭЛ позволяет сформировать пять

уровней шин электропитания, обеспечивающих необ�
ходимую надежность, эффективность и качество
энергии в соответствие со стандартом [1] для различ�
ных групп электрооборудования и обеспечить реше�
ние системных задач по электромагнитной
совместимости (ЭМС).

ИСЭЛ предусматривает:
• обеспечение централизованного контроля и уп�

равления электроснабжением  предприятия (зда�
ния, объекта) с заданной надежностью и
энергоэффективностью;

• управление в автоматическом режиме работой
системы электроввода и распределения электро�
энергии по потребителям;

• обеспечение бесперебойного питания критично�
го электрооборудования;

• получение объективной информации о работе и
состоянии всех подсистем и своевременного со�
общения диспетчерам о необходимости вызова
специалистов по сервисному обслуживанию в
случае отклонения параметров элементов систе�
мы от штатных показателей;

• обеспечение адаптации системы к проблемам
ЭМС, перенастройки параметров и структуры
системы для оптимальной работе в условиях не�
линейных нагрузок;

• оптимальный режим управления инженерным
оборудованием с целью сокращения затрат на
использование энергоресурсов;

• осуществление своевременной локализации ава�
рийных ситуаций.

В таблице 1 представлен состав потребителей и
требования к надежности их электроснабжения в со�
ответствие с требованиями нормам ПУЭ [2].

Группы А, В, С расположены в порядке снижения
категории надежности.



34

  № 2 (38)      Практическая  силовая электроника               2010 г.

Архитектура ИСЭЛ также позволяет:
• осуществлять своевременную локализацию ава�

рийных ситуаций; оперативно принимать реше�
ния при аварийных и нештатных ситуациях
(отключении электроснабжения, пожаре и т. п.);

• ввести объективный анализ работы оборудова�
ния и действий инженерных служб;

• сократить расходы на дорогостоящие ремонт и за�
мену вышедшего из строя оборудования, продлить
срок его службы за счет постоянного мониторин�
га параметров системы и своевременного прове�
дения ремонтных работ;

• снизить на 20�30% ежемесячные платежи за счет
работы систем в наиболее экономном режиме и
автоматического перевода инженерии объекта из
дневного в ночной режим работы;

• сократить в 2–3 раза расходы на службу эксплу�
атации электрооборудования за счет перевода
системы в автоматический режим, что снижает
расходы на ремонт или замену дорогостоящего
оборудования, вышедшего из строя по причине
халатности персонала или ошибок оператора;

• снизить расходы  при расширении системы и
модернизации за счет использования возможно�
стей открытой архитектуры.

Архитектура ИСЭЛ позволяет обеспечить общий
контроль системы с помощью программно�аппарат�
ных средств управления и мониторинга параметров
системы.

Проблемы с электропитанием

Наиболее часто потребители электроэнергии
встречаются с следующими видами искажения напря�
жения в системах электропитания:

 импульсные помехи и высокочастотный шум;
 повышенное или пониженное напряжение;
 отклонение частоты или гармонические иска�

жения напряжения;
 искажение напряжения при переходных
процессах;

 кратковременные перебои или полное пропа�
дание электропитания.

Эти помехи вызываются различными причинами,
включая аварии, проблемы при переключениях в ка�
бельных сетях и распределительных устройствах, ра�
бота мощного промышленного оборудования,
экстремальные погодные условия. Проблемы с элек�
тропитанием могут приводить к снижению произво�
дительности, выходу из строя оборудования,
ухудшению качества продукции, ошибкам в обработ�
ке данных, рискам потери важной информации и т. д.

Основные виды искажения напряжения, присут�
ствующие в системах электропитания промышленных
и бытовых потребителей, причины их возникновения
и средства защиты сведены в таблицу 2.

Структура интеллектуальной системы
электроснабжения

Обобщенная структура ИСЭЛ представлена на
рис. 1. Формирование шин питания различного уров�
ня обеспечивается аппаратными и  программными
средствами для стабилизации, преобразования и ре�
зерва электропитания потребителей различного уров�
ня надежности.

Нулевой уровень шины питания соответствует ка�
честву напряжения входного фидера с трансформа�
торной подстанции (ТП).

Два входных фидера с ТП и АВР1 формируют шину
первого уровня с качеством электроэнергии, поступа�
ющей от общепромышленной сети.

Вводно�распределительное устройство (ВРУ) фор�
мирует шину второго уровня, защищенную от сетевых
перенапряжений, высокочастотных гармоник и шума.
Шина второго уровня обеспечивает защиту от пере�
грузок, короткого замыкания, компенсацию реактив�
ной составляющей мощности.

Стабилизатор напряжения переменного тока (СН)
формирует шину третьего уровня, обеспечивающую
стабильное напряжение питания в определенном ди�
апазоне отклонений напряжения сети.

Таблица 1. Требования к надежности электроснабжения различных групп потребителей
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Источник бесперебойного питания (ИБП) пере�
менного тока формирует шину четвертого уровня пе�
ременного тока, обеспечивающую бесперебойное
питание однофазных и трехфазных нагрузок пере�
менного тока 50 Гц с высокой стабильность и низ�
ким коэффициентом искажения синусоидальности
напряжения шины.

Выпрямительно�зарядное устройство (ВЗУ) фор�
мирует шину четвертого уровня постоянного тока, обес�
печивающую бесперебойное питание нагрузок
постоянного тока.

В структуре ИСЭЛ принят каскадно�многоуров�
невый способ включения компенсаторов реактивной
мощности (КРМ) и компенсаторов мощности иска�
жения (КМИ) на шинах второго и третьего уровней
(рис. 2) [3]. КРМ подключаются непосредственно как
на входе питания мощных индуктивных (ИН), напри�
мер асинхронных электродвигателей, так и на общей

шине соответствующего уровня. КМИ подключают�
ся на входе нелинейных нагрузок (НН) типа выпря�
мителей, ИБП, преобразователей частоты (ПЧ),
импульсных источников питания и т.д. для компен�
сации высших гармоник тока, генерируемых нели�
нейной нагрузкой в общую шину.

Составляющие ИСЭЛ
Вводно-распределительное устройство

Вводно�распределительное устройство (ВРУ) со�
держит средства защиты, коммутации и распределе�
ния электроэнергии сети. Для обеспечения ЭМС с
сетью такие помехи, как кратковременные выбросы,
переходные перенапряжения, высокочастотный шум,
гармонические искажения, могут быть устранены пу�
тем применения специальных фильтрующих и защит�
ных устройств:

– сетевые автоматические выключатели,

Таблица 2. Виды искажения напряжения и средства защиты от них
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Рис.1 Структура ИСЭЛ:
ТП – трансформаторная подстанция, ДГУ – дизель�генераторная установка, АПУ – автоматическая панель управления, АВР – установ�

ка автоматического ввода резерва, ВРУ – вводно�распределительное устройство, МИК – многофункциональный измерительный
контроллер, СТ – стабилизатор напряжения, ИБП – источник бесперебойного питания, АБ – аккумуляторные батареи, ВЗУ – выпрями�
тельно�зарядное устройство, КРМ – компенсатор реактивной мощности, КМИ – компенсатор мощности искажения, УПП – устройство

плавного пуска, ПЧ – преобразователь частоты, ПК – персональный компьютер

Рис. 2. Каскадно�многоуровневый способ подключения компенсаторов реактивной мощности (КРМ) и мощности искажения (КМИ):
АКГ – активный кондиционер гармоник, КРМ – компенсатор реактивной мощности, НН – нелинейная нагрузка, ИН – индуктивная

нагрузка, ИБП – источник бесперебойного питания, ПФГ – пассивный фильтр гармоник,  ПЧ – преобразователь частоты
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– сетевые фильтры высоко частотных шумов,
– варисторные блоки устройств защиты от пере�

напряжений,
– устройства дифференциальной защиты от токов

утечки,
– быстродействующие предохранители  плавкие

вставки,
– счетчики учета электроэнергии.
Указанные блоки могут быть дополнительно уста�

новлены в вводно�распределительном устройстве
(ВРУ), формируя шину трехфазного сетевого напряже�
ния второго уровня гарантии. В состав ВРУ входят так�
же многофункциональный измерительный контроллер
(МИК), анализатор состояния изоляции кабеля (АСИ),
анализатор качества заземления (АКЗ).

Компенсаторы реактивной мощности (КРМ)

Ступенчатые КРМ переключают секции конден�
саторных батарей, обеспечивая оптимальную компен�
сацию реактивной мощности. В зависимости от
используемых коммутаторов КРМ делятся на: контак�
торные и тиристорные [4]. Диапазон мощностей
КРМ�0,4кВ принят от 16 до 1600 кВАр.

Устройства компенсация мощности искажения (КМИ)

Гармоники тока, создаваемые нелинейными на�
грузками, могут представлять собой серьезные про�
блемы для систем электропитания. Гармонические
составляющие тока с частотами, кратными основ�
ной частоте источника питания, вызывают появле�
ние мощности искажения.  Высшие гармоники
тока, накладываемые на основную гармонику, при�
водят к искажению формы тока. В свою очередь
искажение тока влияет на форму напряжения в си�
стеме электропитания, вызывая недопустимые воз�
действия на нагрузки системы. Увеличение общего
действующего значения тока при наличии высших
гармонических составляющих в системе приводит
к перегреву всего оборудования распределенной
сети электропитания, снижению коэффициента
мощности, снижению электрического и механичес�
кого КПД нагрузок, ухудшению характеристик за�
щитных автоматов и завышению требуемой
мощности автономных электроэнергетических ус�
тановок [5].

КМИ могут быть реализованы на основе пассив�
ных LC�фильтров, настроенных на 3�ю гармонику для
однофазных нагрузок, или на 5, 7, 11, 13�ю гармони�
ки для трехфазных нагрузок. Возможно использова�
ние активных кондиционеров гармоник (АКГ),
самонастраивающихся на определенные частоты выс�
ших гармоник [3]. Токовый диапазон компенсации
высших гармоник  АКГ составляет 20–120 А.

Стабилизаторы напряжения переменного тока

Стабилизаторы напряжения переменного тока
50 Гц предназначены для поддержания стабильного

напряжения питания нагрузок бытового и промыш�
ленного назначения при отклонениях сетевого напря�
жения в широком диапазоне.

Стабилизатор напряжения компенсирует колеба�
ния (снижение или повышение) сетевого напряже�
ния, формируя шину стабильного напряжения для
потребителей (шину гарантированного напряжения пе�
ременного тока третьего уровня).

Различают следующие типы стабилизаторов: СТС,
СДТ, СДП, СТЭМ:

СТС – стабилизатор с подмагничиванием;
СДТ – стабилизатор дискретный тиристорный;
СДП – стабилизатор двойного преобразования;
СТЭМ – стабилизатор электромеханический;
Диапазон мощностей трехфазных стабилизаторов

составляет 10–800 кВА.

Источники бесперебойного питания
переменного тока (ИБП)

С помощью ИБП формируется шина гарантирован�
ного напряжения четвертого уровня для питания наи�
более критичных нагрузок.

Источники бесперебойного питания (ИБП) пред�
назначены для защиты электрооборудования пользо�
вателя от неполадок в сети, включая искажение или
пропадание напряжения сети, а также подавление
высоковольтных импульсов и высокочастотных по�
мех, поступающих из нее. В структуре ИСЭЛ исполь�
зуются ИБП с двойным преобразованием энергии
(ИДП).

Выпрямительно-зарядные устройства (ВЗУ)

Выпрямительно�зарядные устройства входят в со�
став источников бесперебойного питания постоянно�
го тока (ИБП) и щитов оперативного тока (ШОТ),
формирующих шину гарантированного питания посто�
янного тока четвертого уровня.

Электрические параметры ВЗУ. Напряжение
шины: 24, 48, 60, 120, 220 В; ток нагрузки 1–100 А.

Устройства плавного пуска (УПП)

Ряд нагрузок с высокими пусковыми токами, та�
ких как асинхронные двигатели, должны оснащаться
устройствами плавного пуска (УПП). Повышенный
ток в моменты пуска двигателя вызывает перегрев
обмоток двигателя, перегружает питающие кабели,
может привести к срабатыванию защиты, сокращает
срок службы оборудования. Кроме этого, при прямом
пуске мощных двигателей имеет место просадка на�
пряжения на сетевой  шине, что может отрицательно
сказываться на работе другого оборудования.

Преобразователи частоты для управления
электродвигателями

Преобразователи частоты (ПЧ) рекомендуются для
управления асинхронными электроприводами в раз�
личном технологическом оборудовании. Применение
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регулируемого электропривода позволяет создавать
новую энергосберегающую технологию и предназна�
чены для управления электродвигателями 0,4 кВ мощ�
ностью от 0,75 до 400 кВт.

Устройство автоматического ввода резерва (АВР)

АВР1 предназначено для  подключения одного из
двух сетевых фидеров к шине первого уровня. АВР2
предназначено для подключения автономной дизель�
генераторной установки (ДГУ) к вводно�распредели�
тельному устройству (ВРУ) при длительном
отсутствии сетевого напряжения.

ДГУ оснащена автоматической панелью управления
(АПУ).

Программно-аппаратные средства управления и
мониторинга параметров системы

ИСЭЛ использует открытые протоколы обмена
данными между различными элементами через сете�
вые контроллеры, позволяя создать распределенною
инфраструктуру, которая имеет высокую степень от�
крытости для наращивания и модернизации.

Ежедневные операции по измерению, получению
данных и планированию энергопотреблению выпол�
няются с помощью высококачественных и эргономи�
ческих машинных интерфейсов и систем наблюдения
и контроля.

Многофункциональный измерительный контрол�
лер (МИК) и серия  регуляторов коэффициента мощ�
ности (КРМ) поддерживают протокол Modbus RTU и

Modbus ASCII при использовании портов RS#232 и
RS#485 . Использование этих функций позволяет счи�
тывать показания приборов и управлять ими с помо�
щью программного обеспечения удаленного контроля
DCRJSW.
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Ю. Г. Следков, С. В. Тараканов

ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЬ ПОСТОЯННОГО НАПРЯЖЕНИЯ ДЛЯ
СИСТЕМ ЭЛЕКТРОПИТАНИЯ НА ОСНОВЕ СОЛНЕЧНЫХ

БАТАРЕЙ

U. G. Sledkov, S. V. Tarakanov DC-DC Converter for Photovoltaic Power Systems

В статье описана система светодидодного освещения с питани/

ем от солнечной батареи. Структура схемы такой системы содержит

отдельно понижающий преобразователь постоянного напряжения, а

также обратноходовой преобразователь в качестве зарядного устрой/

ства и разрядника. При такой структуре схемы коэффициент заполне/

ния понижающего преобразователя может изменяться для

регулирования зарядного тока аккумулятора, а обратноходовой пре/

образователь с активным ограничителем служит для возврата энер/

гии, накопленной в индуктивности рассеяния трансформатора, чтобы

питать систему светодиодного освещения. Для упрощения структуры

схемы силовые ключи обоих преобразователей объединены с помо/

щью способа синхронного переключения. При таком подходе систе/

ма имеет ряд преимуществ, а именно, меньшие число компонентов,

вес, размеры, а также более высокий КПД преобразования. По срав/

нению с традиционными преобразователями, в которых использует/

ся жесткое переключение, представленный преобразователь

позволяет улучшить КПД преобразования на 7% и обеспечить КПД 83%

при полной нагрузке, когда осуществляется питание светодиодов. Для

подтверждения теоретических результатов приведены результаты эк/

спериментальных исследований лабораторного образца с выходным

напряжением 10 В и выходной мощностью 20 Вт.

Ключевые слова: систем питания на основе солнечных батарей, по#
нижающий преобразователь, обратноходовой преобразователь, ак#
тивный ограничитель, мягкое переключение

The paper describes a LED lighting system with photovoltaic (PV) power

source. The topology of such system consists separately of buck converter,

as well as flyback converter operating both as charger and discharger. With

such a structure buck converter duty ratio will vary to regulate accumulator

charging current, while a flyback converter wit active clamp is needed to

recover energy stored in transformer leakage inductor to feed LED lighting

system. For system structure simplification the power switches of both

converters are combined on the principle of synchronous switch technique.

With such approach the system has certain advantages, such as less

component count, lighter weight, smaller size and higher conversion

efficiency. Compared to conventional converters with hard switching the

described converter allows efficiency improvement about 7% that gives

total efficiency of 83% under any load condition when the system feeds

LEDs. Testing results of a prototype with output voltage  of 10 V and output

power of 20 W are given.

Key words: photovoltaic system, buck DC#DC converter, flyback converter,
active clamp, soft switching

В конце прошлого века серьезные последствия
парникового эффекта и загрязнения окружающей
среды, вызванные чрезмерным использованием го�
рючих полезных ископаемых, привели к глобаль�
ному нарушению климата. В частности, выбросы
газов и повышение уровня СО

2
 в атмосфере повли�

яли на температуру на поверхности Земли, которая
повышается со скоростью 0,6 °С/100 лет. Для сни�
жения выбросов отработанных газов бурно разви�
ваются технологии возобновляемых источников
энергии. Одним из таких источников является сол�
нечный элемент – чистый, бесшумный способ ге�
нерирования электроэнергии. Такие элементы
широко используются в системах электроснабже�
ния, например, при генерировании электроэнергии
для соединения с электросетью, для уменьшения
объема подвижных объектов с питанием от солнеч�
ной энергии, заряда аккумуляторов, водяных насо�

сов, на спутниках, в светофорах, электронных таб�
ло и т. п.

Благодаря быстрому развитию в последние не�
сколько десятилетий технологий светодиодов, их вы�
ход люминесценции повысился в несколько раз. В
целом ряде устройств они стали превалирующими,
включая задние габаритные огни автомобилей, све�
тодиодную подсветку, светофоры и электронные ука�
затели. В статье описана система освещения для
светофора, в которой солнечная панель используется
в качестве источника питания.

При питании светодиодного светофора от солнеч�
ной панели рассматриваемой системе обязательно
необходим аккумулятор для запасания энергии в
дневное время и расходования в темное время суток.
Таким образом, рассматриваемой системе требуются
зарядное устройство и разрядник (рис. 1). Поскольку
рассматриваемый преобразователь относится к уст�
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ройствам малой мощности, для его создания можно
использовать структуры таких преобразователей, как
понижающего, повышающего, обратноходового и
прямоходового, вследствие их простоты.

Рассматривая осветительная система состоит из
зарядного устройства и разрядника. Поскольку источ�
ником питания для зарядного устройства является
солнечная панель, ее напряжение, как правило, выше
чем у аккумулятора (≈ 6 В). Таким образом, в системе
может быть использован понижающий, или понижа�
юще�повышающий преобразователь [1, 3]. Кроме
того, поскольку коэффициент передачи понижающе�
повышающего преобразователя может как больше,
так и меньше единицы, его коэффициент заполнения
силового ключа при понижении напряжения  состав�
ляет половину от коэффициента заполнения понижа�
ющего преобразователя. Таким образом, для
рассматриваемой системы наиболее пригоден пони�
жающий преобразователь. Для структуры схемы раз�
рядника может быть использована схема
повышающего преобразователя, так как напряжение
на ее выходе (U

вых
) превышает напряжение аккумуля�

тора (U
АБ

 = 6 В). Среди схем повышающих преобра�
зователей наиболее выигрышной оказывается схема
обратноходового преобразователя, поскольку она об�
ладает такими достоинствами, как простота схемы и
более широкий диапазон повышающего коэффици�
ента передачи. Следовательно, в рассматриваемой
системе будут раздельно использоваться два преоб�
разователя  повышающий в качестве зарядного уст�
ройства, а понижающий  в качестве разрядника
(рис. 2).

В следствие того, что индуктивность рассеяния
трансформатора обратноходового преобразователя
будет вызвать выбросы напряжения на силовом клю�
че и потери энергии, в его схему необходимо ввести

Рис. 1. Блок�схема системы питания светодиодного освещения
от солнечных батарей

Рис. 2. Типовая схема системы питания светодиодного
освещения от солнечной панели

активный ограничитель напряжения, для сброса энер�
гии, накопленной в индуктивности рассеяния
(рис. 3а).

Кроме того, для снижения потерь на проводимость
в диоде на стороне низкого напряжения в понижаю�
щем преобразователе можно использовать способ
синхронного выпрямления [4–6]. Поскольку пони�
жающий и обратноходовой преобразователи работа�
ют совместно, две пары силовых ключей VT1, VT2 и
VT3, VT4 работают синхронизировано. Таким обра�
зом, для каждой пары ключей можно использовать
способ синхронного переключения [7], чтобы объе�
динить их в единый ключ (рис. 3ж). Из рис. 3ж видно,
что в рассматриваемой системе для обеспечения тех
же функций можно использовать меньшее число ком�
понентов. Как было указано выше, рассматриваемая
осветительная система позволяет существенно сни�
зить стоимость, вес и габариты устройства, а также
повысить КПД.

Образование осветительной системы
Поскольку в рассматриваемой системе в качестве

источника питания используется солнечная панель,
она включает в себя зарядное устройство и разрядник
(рис. 1). Несмотря на то, что зарядное устройство и
разрядник позволяют заряжать аккумулятор в свет�
лое время суток и питать светодиоды в темное время
суток, системе требуется большое число электронных
компонентов и схемы драйверов, что приводит к уве�
личению стоимости, массы и габаритов. Кроме того,
для повышения КПД питания светодиодов в схему
зарядного устройства или разрядника вводится цепь
мягкого переключения. Как указывалось выше, в ка�
честве зарядного устройства в системе использован
понижающий преобразователь с синхронным вып�
рямлением, а в качестве разрядника  обратноходовой
преобразователь с активным ограничителем. Для
дальнейшего упрощения структуры схемы силовые
ключи обоих преобразователей объединены по спо�
собу синхронного переключения [7]. Далее описано
образование осветительной системы с использование
способа синхронных ключей.

Схема традиционной системы освещения на ос�
нове светодиодов показана на рис. 3а. Поскольку
зарядное устройство и разрядник работают попере�
менно, а их рабочие состояния управляются пере�
ключателем S1, парами ключей VT1, VT2 и VT3, VT4
можно управлять раздельно в синхронном режиме.
Это не будет влиять на работу основной осветитель�
ной системы светодиодов. Из рис. 3а видно, что
силовые ключи VT2 и VT3 работают синхронно и
общим узлом для них является узел С. Согласно
способу синхронного переключения [7] эти ключи
можно объединить и заменить одним ключом VT23
(рис. 3б). За счет дополняющего режима работы за�
рядного устройства и разрядника напряжения на
ключах VT2 и VT3 в закрытом состоянии одинако�
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ж

Рис. 3. Образование источника питания осветительной системы

 д е

 а б

 в г

вы. Таким образом, диоды VD3 и VD5 могут быть за�
корочены, а диоды VD2 и VD4 исключены (рис. 3в).
Из рис. 3в видно, что последовательно соединенные
индуктивности намагничивания (L

нм
) и рассеяния (L

р
)

параллельны индуктивности L1. Поскольку величи�
на индуктивности рассеяния (L

р
) значительно мень�

ше величины индуктивности намагничивания (L
нм

),
индуктивности L

нм
 и L1 можно рассматривать как

параллельные. Следовательно эти индуктивности
можно представить как индуктивность L

1нм
 (рис. 3г).

Аналогично, силовые ключи VT1и VT4 объединяют�
ся и заменяются ключом VT14 (рис. 3д). Согласно
принципу объединения ключей  одинаковым величи�
на напряжений на закрытых ключах VT1 и VT4  дио�
ды VD3 и VD5 можно закоротить, а диоды VD2 и VD4
исключить (рис. 3е). Поскольку конденсаторы С1 и
С2 соединены параллельно, их можно заменить од�
ним конденсатором С

С
. Кроме того, Для упрощения

обозначений компонентов схемы (рис. 3е) обозначе�
ния силовых ключей VT14 и VT23 заменены на VT1 и
VT2, а индуктивность L

1нм
  на L

нм
 (рис. 3ж). Из после�

днего рисунка видно, что в рассматриваемой схеме
используется значительно меньше компонентов для
обеспечения тех же функций осветительной светоди�
одной системы. Таким образом, рассматриваемая ос�
ветительная система позволяет существенно снизить

стоимость, габариты и вес, а также повысить КПД
преобразования.

Разработка системы освещения

Источник питания системы освещения состоит из
понижающего преобразователя и обратноходового
преобразователя с активным ограничением. Посколь�
ку оба преобразователя используют в качестве нако�
пительного элемента один и тот же дроссель (L

нм
), этот

дроссель должен удовлетворять требованиям обоих
преобразователей. Методики разработки обоих пре�
образователей не отличаются от традиционных за ис�
ключением того, что разрабатываемый дроссель L

нм

должен быть пригоден для использования как в по�
нижающем, так и в обратноходовом преобразовате�
лях. Поскольку методика разработки понижающего
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преобразователя с синхронным выпрямлением ана�
логична традиционной, далее будет рассмотрена
только методика разработки обратноходового пре�
образователя с активным ограничителем, в частно�
сти определение коэффициента заполнения D

2
,

определение параметров трансформатора TV, рас�
чет величин емкостей конденсаторов ограничите�
ля С2 и выходного С

вых
.

Коэффициент заполнения D
2
. Для определения ве�

личины коэффициента заполнения D
2
 сначала необ�

ходимо определить величину коэффициента передачи
М

2
 преобразователя. Эта величина такая же как у тра�

диционного преобразователя. На основе принципа
баланса вольт�секунд можно записать уравнение

                          
n

DTU
TDU B

)1( 2первых
пер2

−
− , (1)

где D
2
 – коэффициент заполнения силового ключа VT2;

 п  – коэффициент трансформации трансформатора TV;
U

вых
 –  выходное напряжение.

С помощью (1) коэффициент передачи по напря�
жению преобразователя можно записать как

                                
2

2вых
2 1 D

nD

U

U
M

B −
== . (2)

Согласно (2) большее значение коэффициента за�
полнения D

2
 соответствует меньшему значению ко�

эффициента трансформации п, что обеспечивает
меньшую перегрузку по току силовых ключей VT1 и
VT2, а также меньшее перенапряжение на диоде VD2.
Однако, для того чтобы обеспечить регулирование
при изменениях нагрузки, входного напряжения и
параметров компонентов, целесообразно обеспечить
изменения коэффициента заполнения в диапазоне
D

2
 = 0, 35…0,4.
Трансформатор TV. После определения коэффици�

ента заполнения D
2
 с помощью (2) можно определить

коэффициент трансформации трансформатора VT2:

                                   
BUD

UD
n

2

вых2 )1( −= . (3)

Используя закон Фарадея, определяем число вит�
ков первичной обмотки

                                     
BS

TUD
w B

Δ
=

с

пер2
1 , (4)

где S
c
 – эффективная площадь поперечного сечения

сердечника трансформатора;
ΔВ – рабочая магнитная индукция.
Согласно (3) и (4) определяем число витков вто�

ричной обмотки w
2
 = n ⋅ w

1
.

Для обратноходового преобразователя индуктив�
ность намагничивания (L

нм
) трансформатора VT оп�

ределяется с учетом времени спада тока,
соответствующему запертому состоянию силового
ключа VT2. Эта индуктивность должна быть доста�
точно большой по величине, чтобы обеспечить ра�

боту преобразователя в  режиме непрерывных то�
ков (РНТ). Величина индуктивности намагничива�
ния должна удовлетворять следующему условию

                              
max2

2

2первых
нм

)1(

DIn

DTU
L

−
≥ , (5)

где nII LD /
max нмmax2

=  – максимальная величина пуль�
саций тока вторичной обмот�
ки трансформатора TV.

После определения максимальной величины пуль�
саций тока вторичной обмотки, определяется мини�
мальная величина индуктивности намагничивания.

В режиме зарядного устройства в системе работа�
ет понижающий преобразователь. Если он работает в
РНТ, величина индуктивности L

нмАБ
 должна удовлет�

ворять следующее неравенство

                             
maxнмL

1перАБ
нмАБ

)1(

I

DTU
L

−
≥ , (6)

где D
1
 – коэффициент заполнения силового ключа VT1;

U
АБ

 – напряжение аккумуляторной батареи.
При D

1
 = D

2
 выражение (6) можно переписать в

виде

                             
maxнмL

2перАБ
нмАБ

)1(

I

DTU
L

−
= , (7)

Таким образом, если величина индуктивности L
нм

удовлетворяет условиям (5) и (7), будут удовлетворе�
ны требования по индуктивности для обоих преобра�
зователей.

Выходной конденсатор. Выходной конденсатор С
вых

необходим, в первую очередь, для снижения пульса�
ций выходного напряжения U

вых
. Величина напряже�

ния пульсаций на конденсаторе С
вых

 определяется
следующим соотношением

                      
вых

пер2maxвых

вых

C
C

вых

вых C

TDI

C

Q
U ==Δ , (8)

где I
вых max

 – максимальная величина выходного тока.
Конденсатор активного ограничителя. Этот кон�

денсатор используется для обеспечения мягкого пе�
реключения. Для реализации режима переключения
при нуле напряжения (ПНН) энергия, накопленная
в индуктивности рассеяния (L

p
) должна удовлетворять

следующему неравенству

             
2

)(

2

)( 2
maxсиVT2VT1

2
minLmaxLр рр

UCCIIL +
≥

−
, (9)

где I
Lр max

 – максимальный ток через L
p
;

 I
Lр min

 – минимальный ток через L
p
;

 С
VT1

  – емкость сток�исток транзистора VT1;
 С

VT2
  – емкость сток�исток транзистора VT2;
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 U
си max

 = U
B
 + U

вых
/п – максимальное напряжение

на транзисторе VT2.

После определения величин I
Lр max

, I
Lр min

, С
VT1

 и С
VT2

рассчитываем L
p

                            
2

minLmaxL

2
maxсиVT2VT1

р
)(

)(

рр
II

UCC
L

−
+

≥ . (10)

Для обеспечения работы в режиме ПНН при ис�
пользовании активного ограничителя половина пери�
ода резонанса, возникающего в контуре L

p
–С

огр
,

должна быть больше максимального времени запер�
того состояния силового ключа VT2 (t

зап
). Таким об�

разом, величина емкости конденсатора должна
удовлетворять следующее неравенство

                        )1( 2перзапогрр DTtCL −=>π . (11)

После определения величины L
p
 с помощью (11)

вычисляем емкость ограничительного конденсатора

                                 
р

2

2
2

2
пер

огр

)1(

L

DT
С

π
−

≥ . (12)

Результаты эксперимента
Для проверки работоспособности рассматривае�

мой системы освещения создан лабораторный макет
преобразователя.

Понижающий преобразователь:

– входное напряжение (U
CБ

): 17... 20 В (солнечная
панель);

– частота переключений (f
пер

): 300 кГц;
– выходное напряжение (U

АБ
): 5 ... 7 В (аккумуля�

тор 6 В/2,3 А⋅час);
– максимальный выходной ток (I

max
): 2 А.

Обратноходовой преобразователь:
– входное напряжение (U

АБ
): 5 ... 7 В;

– частота переключений (f
пер

): 300 кГц;
– выходное напряжение (U

вых
): 10 В;

– выходной ток (I
вых max

): 2 А.
Поскольку зарядный ток I

АБ
 может изменяться

за счет изменения коэффициента заполнения D
1
 си�

лового ключа VT1, его величина пропорциональна
коэффициенту заполнения. Осциллограммы напря�
жения U

си
 силового ключа VT1 и тока I

АБ
 при коэф�

фициентах заполнения 0,2 и 0,3 показаны на
рис. 4а и б соответственно. Видно, что зарядный ток
пропорционален коэффициенту заполнения D

1
.

Когда система освещения переходит в режим раз�
ряда, начинает работать обратноходовой преобра�
зователь с активным ограничителем. Поскольку
система предназначена для питания светодиодов, в
ее функции не входит прерывание питания сигна�
лов светофора. Таким образом, ее единственной
функцией является регулирование напряжения. Ос�
циллограммы напряжения напряжений сток�исток
(U

си
) и токов стока (I

c
) силовых ключей VT1 и VT2 в

режиме горения светодиодов показаны на рис. 5 (в
режиме 20% от полной нагрузки) и рис. 6 (в режи�

   а б

Рис. 4. Осциллограммы напряжения U
си

 силового ключа VT1 и I
АБ

 при D
1
 = 0,2 (а) и D

1
 = 0,3 (б) при работе в режиме заряда

   а б

Рис. 5. Осциллограммы напряжений U
си

 и I
с
 силовых ключей VT1 (а) и VT2 (б) при работе в режиме разряда

при 20% от максимальной нагрузки
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ме полной нагрузки). Из рис. 5 и 6 видно, что сило�
вые ключи VT1 и VT2 при запирании работают в
режиме ПНН. Сравнение КПД преобразования об�
ратноходового преобразователя с жестким пере�
ключением и преобразователя с активным
ограничителем во всем диапазоне изменения на�
грузки приведено на
рис. 7. И рис. 7 видно, что КПД рассматриваемого
преобразователя выше, чем у преобразователя с же�
стким переключением, и при полной нагрузке со�
ставляет 83%.

Заключение
Рассмотрена система питания, предназначенная

для заряда аккумуляторной батареи и питания свето�
диодов и состоящая из понижающего преобразовате�
ля с синхронным выпрямлением и обратноходового
преобразователя с активным ограничением. Для
уменьшения количества компонентов схемы силовые
ключи этих преобразователей объединены по спосо�
бу синхронных ключей. Рассмотрены принцип рабо�
ты, проведен анализ работы в установившемся режиме
и приведены методики расчета компонентов схемы.
Разработан лабораторный макет системы освещения
на основе понижающего преобразователя с синхрон�
ным выпрямлением и обратноходового преобразова�
теля с активным ограничителем со следующими
параметрами:

– режим заряда: 6 В/2 А;
– режим разряда: 10 В/2 А.

   а б

Рис. 6. Осциллограммы напряжений U
си

 и I
с
 силовых ключей VT1 (а) и VT2 (б) при работе в режиме разряда при максимальной нагрузке

Рис. 7. Сравнение КПД преобразования обратноходовых
преобразователей с жестким переключением (2) и с активным
ограничителем (1) при изменении нагрузки от 20% до полной

КПД в режиме питания светодиодов составляет
83% при полной нагрузке. Результаты эксперимен�
тальных исследований системы освещения подтвер�
дили результаты анализа как для режима заряда, так
и режима питания светодиодов.
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Одной из важнейших проблем при проектиро�
вании двухтактных преобразователей постоянного
напряжения с ШИМ�регулированием является
обеспечение симметричного перемагничивания
сердечника силового трансформатора. В противном
случае возможно возникновение режима несиммет�
ричного перемагничивания, что может привести к
магнитному насыщению сердечника, и, как резуль�
тат, к следующим нежелательным последствиям:

• ненормированным броскам тока и, как след�
ствие, к уменьшению надежности;

• увеличению потерь и, следовательно, к сниже�
нию КПД;

•  возрастанию помех и ухудшению электромагнит�
ной совместимости.

Причины появления режима несимметричного пе�
ремагничивания могут быть самые разные, однако все
их можно свести к эквивалентной неодинаковости
длительностей смежных управляющих импульсов [1].
Особенно остро проблема несимметрии проявляется
при повышенном напряжении питания и повышен�
ных частотах преобразования. Как отмечалось в [2],
несимметрия может возникнуть при различных спо�
собах управления, если не применять специальных
симметрирующих контуров.

В [3] предложен новый метод симметрирования
двухтактных преобразователей. Однако результаты
компьютерного моделирования показали, что ему
свойственны следующие недостатки:

• наличие незначительной постоянной составля�
ющей тока первичной цепи, что приводит к
подмагниченности сердечника силового
трансформатора [3];

• возможно нарушение работы симметрирующего
контура в аварийных и переходных режимах при

срабатывании токовой защиты, что приводит к
одностороннему магнитному насыщению [3];

• наиболее точная работа формирователя ВСИ
обеспечивается только при измерении напряже�
ния на первичной обмотке [3].

Первый из рассмотренных недостатков является
принципиально неустранимым, однако постоянную
составляющую тока можно уменьшить максимально
точно рассчитав и подобрав элементы интегрирую�
щей цепочки формирователя ВСИ [3].

Нарушение работы симметрирующего контура в
аварийных режимах является устранимым недостат�
ком. Для этого требуется согласовать работу токовой
защиты с работой формирователя ВСИ с помощью
специальных схемотехнических решений.

Последний из отмеченных недостатков обуслов�
лен тем, что трансформатор не передает постоянную
составляющую напряжения во вторичную цепь, и,
следовательно, она не может быть учтена при изме�
рении напряжения на вторичных обмотках.

Таким образом, этот метод симметрирования [3]
хоть и является достаточно эффективным при исполь�
зовании управления по напряжению (Voltage mode), но
требует соблюдения определенных требований, а так�
же введение узла, согласующего работу формирова�
теля ВСИ и токовой защиты, что усложняет схему
устройства.

Авторами предложен новый метод симметрирова�
ния, основанный на управлении в режиме Current mode.
Его особенностью является организация обратной свя�
зи по току таким образом, что происходит автоматичес�
кое симметрирование (автосимметрирование) процесса
перемагничивания сердечника силового трансформато�
ра. Таким образом, отпадает необходимость в дополни�
тельных контурах симметрирования, что упрощает
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конструкцию преобразователя. На рис. 1 и 2 соответ�
ственно представлена функциональная схема ШИМ�
контроллера UC 1825 [4] и способ его подключения в
составе мостового преобразователя, с управлением в
режиме Current mode. Несомненным достоинством это�
го ШИМ�контроллера является возможность реализо�
вывать управление, как по току (режим Current mode),
так и по напряжению (режим Voltage mode).

Для эффективного применения предложенного
метода симметрирования необходимо учесть следу�
ющие особенности режима Current mode:

• устойчивая работа преобразователя в режиме без�
разрывных токов обеспечивается только при ко�
эффициенте заполнения от 0 до 0,5;

• для обеспечения работы преобразователя во всем
диапазоне регулирования необходимо использо�
вать специальные схемы выпрямителей, напри�
мер, с удвоением тока [5];

• при использовании режима Current mode и вып�
рямителей с удвоением тока коэффициент пере�
дачи силового трансформатора должен быть в два
раза больше, чем в режиме Voltage mode с тради�
ционными схемами выпрямления.

Поэтому для получения требуемого выходного на�
пряжения и обеспечения работы преобразователя во

Рис. 1. Функциональная схема ШИМ�контроллера UC 1825

Рис. 2. Схема мостового преобразователя, управляемого ШИМ�контроллером UC 1825 в режиме Current mode

всем диапазоне изменения коэффициента заполне�
ния (k

з
) в схему были внесены следующие изменения:

• количество витков вторичной обмотки увеличе�
но в два раза;

• в качестве выпрямителя применена схема с уд�
воением тока.

Моделирование преобразователя проводилось в
системе OrCAD 9.2 в двух режимах работы:

1) при отсутствии ассиметрии, т. е. при отсутствии
факторов, вызывающих несимметричное пере�
магничивание;

2) при наличии асимметрии, т. е. при наличии фак�
торов, вызывающих несимметричное перемаг�
ничивание.

Для введения ассиметрии в моделируемую струк�
туру используются два источника, работающие в раз�
ные полупериоды: в один полупериод первичным
источником служит V1, а в другой – V3 (рис. 2). При
моделировании преобразователя в ассиметричном
режиме напряжения на источниках соответственно
равны:

• V1=293 В;
• V2=307 В.
Результаты моделирования преобразователя с

подчиненным регулированием при отсутствии ас�
симетрии и при наличии асимметрии приведены на
рис. 3 и 4.

Из приведенных графиков видно, что в обоих
случаях имеет место симметричный режим перемаг�
ничивания сердечника силового трансформатора.
Таким образом, можно сделать вывод, что в номи�
нальном режиме рассматриваемый метод достаточ�
но эффективен.

Теперь необходимо оценить работоспособность
схемы при коротком замыкании в нагрузке, так как
срабатывание токовой защиты может привести к на�
рушению алгоритма симметрирования. Результаты
моделирования представлены на рис. 5, из которых
видно, что срабатывание токовой защиты не привело
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к одностороннему магнитному насыщению, что вы�
годно отличает этот метод управления от ранее рас�
смотренного [3].

Таким образом, моделирование показало, что
предложенный метод симметрирования, использую�
щий подчиненное регулирование, обеспечивает сим�
метричный режим перемагничивания сердечника
силового трансформатора не только в номинальном
режиме, но и в аварийном. Причем без использова�
ния дополнительных симметрирующих и согласую�
щих контуров.

Предложенный метод симметрирования обладает
существенными преимуществами по сравнению с [3],
а именно:

 для реализации данного метода симметрирова�
ния не требуется введения дополнительных кон�
туров не только в номинальном, но и в
аварийном режимах;

 симметрирование процесса перемагничивания
сердечника силового трансформатора двухтак�
тного преобразователя обеспечивается как в но�
минальном, так и в аварийном режимах;

 представленный метод имеет наименьшее запаз�
дывание из всех рассмотренных.

Однако нельзя не отметить и недостатки этого
метода:

 необходимость двукратного увеличения витков
вторичной обмотки при  использовании выпря�

Рис. 3. Результаты моделирования при отсутствии асимметрии

Рис. 4. Результаты моделирования при наличии асимметрии

Рис.5. Результаты моделирования при наличии короткого
замыкания в нагрузке

мителей с удвоением тока для обеспечения ус�
тойчивой работы преобразователя во всем диа�
пазоне регулирования;

 ограниченный диапазон регулирования (0 < k
з
 <

< 0,5) в режиме безразрывных токов при исполь�
зовании обычных схем выпрямления, при кото�
ром обеспечивается устойчивая работа;

 для многоканальных преобразователей выход�
ные дроссели должны быть многообмоточны�
ми, что усложняет технологию.
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В статье представлено описание и результаты моделирования
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The paper presents the description and simulation results of a new,

proposed by the authors method of balancing for push/pull voltage

converters operating in voltage mode. Working capacity herewith is

guaranteed both under nominal and emergency conditions.
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В [1] рассмотрен один из новых методов симмет�
рирования процесса перемагничивания сердечника
трансформатора двухтактных транзисторных преоб�
разователей постоянного напряжения. Этот метод
основан на использовании принципа подчиненного
регулирования в режиме Current mode (токового уп�
равления). Результаты компьютерного и натурного
моделирований показали высокую эффективность
этого метода, как в номинальном, так и в аварийном
режимах [1].

Однако многие отечественные ШИМ�контролле�
ры двухтактных преобразователей напряжения, не�
способны работать в режиме токового управления, а
могут работать только в режиме Voltage mode (управ�
ления по напряжению).

Недостатки рассмотренных ранее методов симмет�
рирования [2] для режима Voltage mode приводят к
необходимости поиска и разработке других методов
симметрирования, обеспечивающих более эффектив�
ную работу преобразователя, как в номинальном, так
в переходном и аварийном режимах.

Наиболее эффективным способом симметрирова�
ния является коррекция длительности управляющих
импульсов, что обеспечивает выравнивание вольт�
секундного интеграла в смежные полупериоды [3].
Для этого в новом методе, разработанном авторами,
предлагается на части полупериода изменять крутиз�
ну опорного пилообразного напряжения (ОПН) ши�
ротно�импульсного модулятора, корректируя тем
самым длительность соответствующего управляюще�
го импульса.

Временные диаграммы, поясняющие суть нового
метода симметрирования для ШИМ с модуляцией по
переднему и заднему фронту приведены на рис. 1.

Совокупность причин, вызывающих несиммет�
рию, может быть сведена к эквивалентной неодина�
ковости длительностей управляющих импульсов [4]
и, как следствие, к неодинаковым задержкам на от�
ключение. На рис. 1 разница в задержках на отклю�
чения обозначена t

зад
. При этом без применения

коррекции длительности управляющих импульсов
одной диагонали имеют время t

1
, а другой диагонали:

t
1
 + t

зад
. Однако, корректируя специальным образом

наклон пилы, можно добиться выполнения условия:
t

2
+ t

зад
 = t

1
, обеспечив тем самым равенство вольт�се�

кундных интегралов и, как следствие, симметричный
режим перемагничивания.

Для коррекции ОПН (с целью изменения крутиз�
ны соответствующего участка) предлагается времяза�
дающий конденсатор ШИМ�контроллера C

t
 заряжать

дополнительным током от блока симметрирования,
как показано на структурной схеме, представленной
на рис. 2.

Схема содержит следующие функциональные
блоки:

• датчики тока ДТ1, ДТ2;
• фильтры низкой частоты ФНЧ1, ФНЧ2;
• узел рассогласования УР1, УР2;
• усилители сигналов рассогласования УСР1,

УСР2;
• ключи Кл1 и Кл2, управляемые выходным на�

пряжением ШИМ�контроллера;
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а б

Рис. 1. Коррекция ОПН для ШИМ с модуляцией по переднему фронту (а) и по заднему фронту (б)
(1 – сигнал с выхода усилителя сигнала рассогласования; 2 – нескорректированное ОПН; 3 – скорректированное ОПН; t

1
 – длитель�

ность управляющего импульса 1 диагонали; t
2
 – длительность управляющего импульса 2 диагонали с учетом скорректированного

ОПН; t
ЗАД

 – эквивалентное время задержки на отключение; ΔΔΔΔΔt – разница длительностей нескорректированного и скорректированного
управляющих импульсов, вызванное изменением наклона ОПН)

Рис.2 Структурная схема блока симметрирования в составе
мостового преобразователя

(1, 2 – выходы управляющих импульсов ШИМ�контроллера;
3 – выход для времязадающего конденсатора; 4 – выход для

времязадающего резистора)

• токозадающий резистор R
зад

.
Схема работает следующим образом. Информация

о мгновенном значении тока каждой диагонали пре�
образователя снимается с датчиков тока ДТ1, ДТ2.
Далее она поступает на соответствующие ФНЧ, с ко�
торых снимается информация о среднем значении
токов в диагоналях и передается на узел рассогласо�
вания. Сигнал рассогласования поступает на вход со�
ответствующего УСР. В случае если выходное
напряжение УСР положительно, то в соответствую�
щий полупериод времязадающий конденсатор C

t
 по�

мимо основного зарядного тока, задаваемого
резистором R

t
, будет заряжаться дополнительным то�

ком от блока симметрирования через соответствую�
щий ключ и времязадающий резистор R

зад
.

Благодаря тому, что ключи Кл1, Кл2 управляются
выходным напряжением ШИМ�контроллера, изме�
нение наклона ОПН происходит именно в тот полу�
период, который стремится вызвать магнитное
насыщение сердечника. Благодаря дополнительному
зарядному току время заряда конденсатора C

t
 умень�

шается, а, следовательно, уменьшается и длитель�
ность соответствующего управляющего импульса.
Как следствие происходит выравнивание вольт�се�
кундных интегралов смежных полупериодов.

Следует отметить, что такое управление ключами
Кл1, Кл2 позволяет обеспечить синхронизацию ре�
жимов работы блока симметрирования с блоком то�
ковой защиты.

Для проверки предложенного метода было про�
ведено натурное и компьютерное моделирование в
системе OrCAD 9.2 с использованием ШИМ�кон�
троллеров UC 1825 (с модуляцией по заднему фрон�
ту) и TL 494 (с модуляцией по переднему фронту).
Моделирование преобразователя проводилось при
наличии факторов, вызывающих несимметричное
перемагничивание (в режиме асимметрии). Резуль�
таты моделирования подтвердили высокую эффек�
тивность предложенного метода. Отметим, что в
моделях ШИМ�контроллеров, имеющихся в стан�
дартных библиотеках OrCAD 9.2, частота жестко за�
дается в параметрах контроллера, а не с помощью
RC–элементов. Поэтому для получения достовер�
ных результатов компьютерного моделирования
структурные схемы этих ШИМ�контроллеры были
созданы на стандартных элементах OrCAD 9.2. Ча�
стота в созданных ШИМ�контроллерах задается
уже с помощью внешних RC–элементов, что позво�
лило получить достоверные результаты при компь�
ютерном моделировании.

Электрическая схема мостового преобразователя
напряжения с дросселем постоянного тока во вторич�
ной цепи и блоком симметрирования с коррекцией
ОПН в соответствии со структурной схемой, показан�
ной на рис. 2, представлена на рис. 3. Блок симмет�
рирования включает в себя следующие элементы:

• ДТ1, ДТ2 на резисторах R22, R23;

• ФНЧ1 и ФНЧ2 на элементах R41, С14 и R42, С15;

• узлы рассогласования и УСР соответственно на
операционных усилителях U3 и U4;

• управляемые ключи Кл1, Кл2 соответственно на
транзисторах и диодах Q1, Q2, D9 и Q3, Q4, D10
соответственно;

• токозадающие элементы на резисторах R27, R40.



50

  № 2 (38)      Практическая  силовая электроника               2010 г.

Рис. 3. Электрическая схема мостового преобразователя с симметрирующим контуром

Результаты моделирования представлены на
рис. 4 и 5. Tоки, протекающие через силовые ключи
S1 и S2 (рис. 2), а также петля гистерезиса при нали�
чии асимметрии и отсутствии симметрирующего кон�
тура показаны на рис. 4. Из рис. 4а видно, что режим
перемагничивания несимметричен. При этом рабо�
чая точка сердечника трансформатора достаточно глу�
боко заходит в область магнитного насыщения.
Вследствие этого в конце полупериодов силовые тран�
зисторы одной из диагоналей испытывают большие
перегрузки по току (рис. 4б). Как показывает компь�
ютерное моделирование и натурные эксперименты
амплитуда бросков тока в конце полупериодов может
в 5–7 раз превосходит амплитуду тока при симмет�
ричном перемагничивании сердечника. Броски тока
сопровождаются также ухудшением электромагнит�
ной совместимости преобразователя, понижением
КПД и надежности.

Рис. 5 демонстрирует работу мостового преоб�
разователя при наличии асимметрии, но с исполь�
зованием симметрирующего контура. Из рис. 5а
видно, что перемагничивание происходит по сим�
метричному циклу, благодаря наличию симметри�
рующего контура.

Токи, протекающие в диагоналях моста, пред�
ставлены на рис. 5б. Благодаря наличию контура
симметрирования они практически одинаковы, не�
смотря на присутствующую в схеме асимметрию.
Отсутствие бросков тока в конце полупериодов так�
же свидетельствует об эффективной работе конту�
ра симметрирования.

Результаты моделирования мостового преобра�
зователя с ШИМ�контроллером TL 494 также пол�
ностью подтверждают высокую эффективность
предложенного метода симметрирования.

Перечислим некоторые особенности рассмотрен�
ного метода симметрирования:

• благодаря наличию ФНЧ симметрирующий кон�
тур имеет высокую помехозащищенность;

• из�за наличия ФНЧ блок симметрирования об�
ладает инерционностью;

• рассмотренный метод симметрирования может
быть применен, как в одноканальных преобразова�
телях, так и в многоканальных без каких�либо допол�
нений;

• предложенный метод симметрирования требует
применения двух датчиков тока;

• предложенный метод симметрирования приме�
ним для любых двухтактных структур преобразовате�
лей (мостовых, полумостовых, со средней точкой, с
дросселем постоянного в первичной цепи, с дроссе�
лем постоянного тока во вторичной цепи, с дроссе�
лем переменного тока);

• рассмотренный метод симметрирования остает�
ся работоспособным при модуляции, как переднего,
так и заднего фронтов управляющих импульсов, а так�
же при модуляции обоих фронтов;

• метод симметрирования сохраняет работоспо�
собность как в номинальных, так в аварийных и пе�
реходных режимах;

• работа узла токовой защиты не оказывает влия�
ния на работу блока симметрирования.
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а

б

Рис. 4. Петля гистерезиса при работе преобразователя без
симметрирующего контура (а); графики токов в ключах S1, S2

при работе преобразователя без симметрирующего контура (б)

а

б

Рис. 5. Петля гистерезиса при работе преобразователя с
симметрирующим контуром (а); графики токов в ключах S1, S2
при работе преобразователя с симметрирующим контуром (б)

Необходимо отметить, что в рамках проведенных
исследований вопрос обеспечения устойчивой рабо�
ты преобразователя с описанным выше методом сим�
метрирования не рассматривался.

Литература
1. Манбеков Д. Р., Шевцов Д. А. Симметрирование

процесса перемагничивания сердечника двухтактно�
го преобразователя в режиме Current mode // Практи�
ческая силовая электроника, № 1 (37), 2010. С. 33–36.

2. Манбеков Д. Р., Шевцов Д. А. Моделирование
двухтактного преобразователя с ШИМ�регулирова�
нием и контуром симметрирования по вольт�секунд�
ному интегралу // Практическая силовая
электроника, № 4 (36), 2009. С. 45–48.

3. Шевцов Д. А., Манбеков Д. Р. Моделирование

процессов несимметричного перемагничивания двух�
тактных ИВЭП // Практическая силовая электрони�
ка, №  (30). 2008. С. 41–45.

4. Шевцов Д. А., Манбеков Д. Р. Сравнительный
анализ и классификация методов симметрирования
двухтактных преобразователей напряжения с
ШИМ�регулированием // Силовые транзисторные
устройства. Выпуск 2. / Тематический сборник на�
учных трудов. Под редакцией Е. В. Машукова  М.:
“Экон�Информ”, 2006. С.58–75.

Шевцов Даниил Андреевич, д. т. н., профессор кафедры

“Микроэлектронных электросистем” МАИ, тел. (499)158/45/59;

Манбеков Дмитрий Рауфович, аспирант кафедры “Микро/

электронных электросистем” МАИ, тел. (499)158/45/59.



52

  № 2 (38)      Практическая  силовая электроника               2010 г.

Подробная информация о журнале “Практическая силовая электроника” представлена на сайте:
www.mmp�irbis.ru

Требования к авторам для публикации в журнале
“Практическая силовая электроника” (ПСЭ)

Публикация в сборнике  бесплатна для авторов.
Язык журнала – русский.
Для публикации статьи необходимо предоставить:

 заявление от автора (авторов) в электронном и
бумажном видах;

 статью в электронном (желательно в формате не
выше MS Word 2003) и бумажном видах.

Статья должна содержать:

  Ф.И.О. авторов на русском и английском языках;
 заголовок (на русском и английском языках);
 аннотацию (на русском и английском языках);
 текст с иллюстрациями, который может быть
разбит на разделы;

 список литературы (если есть);
 информацию об авторе (авторах) (Ф.И.О., уче�
ная степень, ученое звание, должность, назва�
ние организации, телефон, адрес электронной
почты).

Документы в электронном виде должны быть отправ�
лены по e�mail: pse@mmp�irbis.ru или sin@mai.ru

Документы в бумажном виде должны быть отправ�
лены по адресу: 111024, г. Москва, Андроновское шос�
се, дом 26,  ЗАО "ММП�Ирбис".

Требования к оформлению статей:
    Поля: верхнее, нижнее – по 2 см; левое – 3 см,

правое – 1,5 см;

Стоимость размещения полноцветной рекламы в журнале “Практическая силовая электроника”

Требования к рекламным макетам
Формат .tif, .eps (конвертирование в кривые), 300 dpi, CMYK.

График выхода журнала

 Шрифт: Times New Roman, размер: 10;
 Текст без расстановки переносов в словах;
 Межстрочный интервал: одинарный;
  Отступ первой строки: 0,5 см;
 Выравнивание текста: по ширине;
 Исполнение формул: редактор формул Equation
(стиль математический). Обозначения в тексте
по возможности не делать в редакторе формул;
 Шрифт обозначений устройств (C – конденса�
тор, VD – диод, L – дроссель и т.п.) – прямой:

 цифровое окончание обозначения устройства
(C1, VD2 и т. п.) – не в индексе, шрифт пря�
мой;

 буквенное, цифровое+буквенное окончания
обозначения устройства (C

Д
, L

m1 
и т. п.) – в

индексе, шрифт прямой.
 Шрифт обозначений параметров (C – емкость,

I – ток, L – индуктивность и т. п.) – наклонный:
 буквенное, цифровое, буквенное+цифровое
окончания обозначения устройства (I

1
, L

S
,

U
упр1

 и т. п.)
 в индексе, цифровое и буквенное русское

окончание – шрифт прямой, буквенное ла�
тинское окончание – шрифт наклонный;

 Формат иллюстраций: .tif, .eps, .ai (просьба при�
лагать отдельными (оригинальными) файлами,
дублируя в тексте статьи). Подписи к рисункам
не вносить в рисунки.



<<
  /ASCII85EncodePages false
  /AllowTransparency false
  /AutoPositionEPSFiles true
  /AutoRotatePages /None
  /Binding /Left
  /CalGrayProfile (Dot Gain 20%)
  /CalRGBProfile (sRGB IEC61966-2.1)
  /CalCMYKProfile (U.S. Web Coated \050SWOP\051 v2)
  /sRGBProfile (sRGB IEC61966-2.1)
  /CannotEmbedFontPolicy /OK
  /CompatibilityLevel 1.4
  /CompressObjects /Tags
  /CompressPages true
  /ConvertImagesToIndexed true
  /PassThroughJPEGImages true
  /CreateJDFFile false
  /CreateJobTicket false
  /DefaultRenderingIntent /Default
  /DetectBlends true
  /DetectCurves 0.0000
  /ColorConversionStrategy /CMYK
  /DoThumbnails false
  /EmbedAllFonts true
  /EmbedOpenType false
  /ParseICCProfilesInComments true
  /EmbedJobOptions true
  /DSCReportingLevel 0
  /EmitDSCWarnings false
  /EndPage -1
  /ImageMemory 1048576
  /LockDistillerParams false
  /MaxSubsetPct 100
  /Optimize true
  /OPM 1
  /ParseDSCComments true
  /ParseDSCCommentsForDocInfo true
  /PreserveCopyPage true
  /PreserveDICMYKValues true
  /PreserveEPSInfo true
  /PreserveFlatness true
  /PreserveHalftoneInfo false
  /PreserveOPIComments true
  /PreserveOverprintSettings true
  /StartPage 1
  /SubsetFonts true
  /TransferFunctionInfo /Apply
  /UCRandBGInfo /Preserve
  /UsePrologue false
  /ColorSettingsFile ()
  /AlwaysEmbed [ true
  ]
  /NeverEmbed [ true
    /Helvetica
  ]
  /AntiAliasColorImages false
  /CropColorImages true
  /ColorImageMinResolution 300
  /ColorImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleColorImages true
  /ColorImageDownsampleType /Bicubic
  /ColorImageResolution 300
  /ColorImageDepth -1
  /ColorImageMinDownsampleDepth 1
  /ColorImageDownsampleThreshold 1.50000
  /EncodeColorImages true
  /ColorImageFilter /DCTEncode
  /AutoFilterColorImages true
  /ColorImageAutoFilterStrategy /JPEG
  /ColorACSImageDict <<
    /QFactor 0.15
    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]
  >>
  /ColorImageDict <<
    /QFactor 0.15
    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]
  >>
  /JPEG2000ColorACSImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 30
  >>
  /JPEG2000ColorImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 30
  >>
  /AntiAliasGrayImages false
  /CropGrayImages true
  /GrayImageMinResolution 300
  /GrayImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleGrayImages true
  /GrayImageDownsampleType /Bicubic
  /GrayImageResolution 300
  /GrayImageDepth -1
  /GrayImageMinDownsampleDepth 2
  /GrayImageDownsampleThreshold 1.50000
  /EncodeGrayImages true
  /GrayImageFilter /DCTEncode
  /AutoFilterGrayImages true
  /GrayImageAutoFilterStrategy /JPEG
  /GrayACSImageDict <<
    /QFactor 0.15
    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]
  >>
  /GrayImageDict <<
    /QFactor 0.15
    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]
  >>
  /JPEG2000GrayACSImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 30
  >>
  /JPEG2000GrayImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 30
  >>
  /AntiAliasMonoImages false
  /CropMonoImages true
  /MonoImageMinResolution 1200
  /MonoImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleMonoImages true
  /MonoImageDownsampleType /Bicubic
  /MonoImageResolution 1200
  /MonoImageDepth -1
  /MonoImageDownsampleThreshold 1.50000
  /EncodeMonoImages true
  /MonoImageFilter /CCITTFaxEncode
  /MonoImageDict <<
    /K -1
  >>
  /AllowPSXObjects false
  /CheckCompliance [
    /None
  ]
  /PDFX1aCheck false
  /PDFX3Check false
  /PDFXCompliantPDFOnly false
  /PDFXNoTrimBoxError true
  /PDFXTrimBoxToMediaBoxOffset [
    0.00000
    0.00000
    0.00000
    0.00000
  ]
  /PDFXSetBleedBoxToMediaBox true
  /PDFXBleedBoxToTrimBoxOffset [
    0.00000
    0.00000
    0.00000
    0.00000
  ]
  /PDFXOutputIntentProfile ()
  /PDFXOutputConditionIdentifier ()
  /PDFXOutputCondition ()
  /PDFXRegistryName ()
  /PDFXTrapped /False

  /Description <<
    /CHS <FEFF4f7f75288fd94e9b8bbe5b9a521b5efa7684002000410064006f006200650020005000440046002065876863900275284e8e9ad88d2891cf76845370524d53705237300260a853ef4ee54f7f75280020004100630072006f0062006100740020548c002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e003000204ee553ca66f49ad87248672c676562535f00521b5efa768400200050004400460020658768633002>
    /CHT <FEFF4f7f752890194e9b8a2d7f6e5efa7acb7684002000410064006f006200650020005000440046002065874ef69069752865bc9ad854c18cea76845370524d5370523786557406300260a853ef4ee54f7f75280020004100630072006f0062006100740020548c002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e003000204ee553ca66f49ad87248672c4f86958b555f5df25efa7acb76840020005000440046002065874ef63002>
    /DAN <>
    /DEU <>
    /ESP <>
    /FRA <>
    /ITA <>
    /JPN <FEFF9ad854c18cea306a30d730ea30d730ec30b951fa529b7528002000410064006f0062006500200050004400460020658766f8306e4f5c6210306b4f7f75283057307e305930023053306e8a2d5b9a30674f5c62103055308c305f0020005000440046002030d530a130a430eb306f3001004100630072006f0062006100740020304a30883073002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e003000204ee5964d3067958b304f30533068304c3067304d307e305930023053306e8a2d5b9a306b306f30d530a930f330c8306e57cb30818fbc307f304c5fc59808306730593002>
    /KOR <FEFFc7740020c124c815c7440020c0acc6a9d558c5ec0020ace0d488c9c80020c2dcd5d80020c778c1c4c5d00020ac00c7a50020c801d569d55c002000410064006f0062006500200050004400460020bb38c11cb97c0020c791c131d569b2c8b2e4002e0020c774b807ac8c0020c791c131b41c00200050004400460020bb38c11cb2940020004100630072006f0062006100740020bc0f002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e00300020c774c0c1c5d0c11c0020c5f40020c2180020c788c2b5b2c8b2e4002e>
    /NLD (Gebruik deze instellingen om Adobe PDF-documenten te maken die zijn geoptimaliseerd voor prepress-afdrukken van hoge kwaliteit. De gemaakte PDF-documenten kunnen worden geopend met Acrobat en Adobe Reader 5.0 en hoger.)
    /NOR <>
    /PTB <>
    /SUO <>
    /SVE <>
    /ENU (Use these settings to create Adobe PDF documents best suited for high-quality prepress printing.  Created PDF documents can be opened with Acrobat and Adobe Reader 5.0 and later.)
    /RUS ()
  >>
  /Namespace [
    (Adobe)
    (Common)
    (1.0)
  ]
  /OtherNamespaces [
    <<
      /AsReaderSpreads false
      /CropImagesToFrames true
      /ErrorControl /WarnAndContinue
      /FlattenerIgnoreSpreadOverrides false
      /IncludeGuidesGrids false
      /IncludeNonPrinting false
      /IncludeSlug false
      /Namespace [
        (Adobe)
        (InDesign)
        (4.0)
      ]
      /OmitPlacedBitmaps false
      /OmitPlacedEPS false
      /OmitPlacedPDF false
      /SimulateOverprint /Legacy
    >>
    <<
      /AddBleedMarks false
      /AddColorBars false
      /AddCropMarks false
      /AddPageInfo false
      /AddRegMarks false
      /ConvertColors /ConvertToCMYK
      /DestinationProfileName ()
      /DestinationProfileSelector /DocumentCMYK
      /Downsample16BitImages true
      /FlattenerPreset <<
        /PresetSelector /MediumResolution
      >>
      /FormElements false
      /GenerateStructure false
      /IncludeBookmarks false
      /IncludeHyperlinks false
      /IncludeInteractive false
      /IncludeLayers false
      /IncludeProfiles false
      /MultimediaHandling /UseObjectSettings
      /Namespace [
        (Adobe)
        (CreativeSuite)
        (2.0)
      ]
      /PDFXOutputIntentProfileSelector /DocumentCMYK
      /PreserveEditing true
      /UntaggedCMYKHandling /LeaveUntagged
      /UntaggedRGBHandling /UseDocumentProfile
      /UseDocumentBleed false
    >>
  ]
>> setdistillerparams
<<
  /HWResolution [2400 2400]
  /PageSize [612.000 792.000]
>> setpagedevice


