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ВВЕДЕНИЕ 

Актуальность темы исследования. Быстрые темпы роста современной 

промышленности, а также стремительное развитие систем электродвижения, 

электроэнергетических комплексов и систем приводят к росту требований,  

предъявляемых к системам электропитания для устройств радиоэлектронной 

аппаратуры, к эффективности использования электрической энергии и 

качеству питающей сети. Задачи увеличения эффективности, 

производительности, уменьшения затрат потребляемой энергии, повышения 

плотности монтажа, снижения  массогабаритных показателей систем 

электроснабжения транспортных средств являются наиболее актуальными. 

Для обеспечения требуемым стабилизированным напряжением систем 

электроснабжения устройств радиоэлектронной аппаратуры используются 

импульсные источники вторичного электропитания, обеспечивающие 

гальваническую развязку между силовой цепью и цепью стабилизированного 

напряжения. Работа данных устройств основана на принципе 

высокочастотного преобразования электрической энергии. Однако 

повышение частоты коммутации влечёт за собой повышение динамических 

потерь на токопроводящих элементах, участвующих в преобразовании 

электрической энергии (транзисторы, трансформатор, диоды и т.д.). 

Возросшие потери вызывают нагрев элементов, в связи с чем требуется 

обеспечение теплоотвода и, как следствие, наблюдается увеличение 

массогабаритных показателей.  

Использование резонансных топологий импульсных преобразователей 

позволяет существенно снизить динамические потери на полупроводниковых 

силовых ключах, повысить удельные характеристики импульсных источников 

вторичного электропитания. Однако данное решение обеспечивает требуемый 

положительный эффект при мощности системы электроснабжения до 

500…1000 кВт. При более высоких уровнях мощности происходит кратное 

увеличение значений масс и объёмов систем охлаждения, что снижает 
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эксплуатационные показатели системы электроснабжения мощных наземных, 

морских и воздушных транспортных средств. 

Применение высокотемпературных сверхпроводниковых (ВТСП) 

технологий и систем криогенного охлаждения при создании перспективных 

устройств электродвижения позволит добиться снижения их массы, приведёт 

к уменьшению их объёма, повышению удельных энергетических 

характеристик, росту производительности и увеличению эффективности 

преобразования энергии.  

Степень разработанности темы исследования. Исследованиями в 

области повышения энергоэффективности преобразователей электрической 

энергии на основе импульсных топологий и изучением ВТСП-технологий для 

систем электродвижения  занимались Г.А. Дубенский, М.П. Бадёр, Г.А. Белов, 

Р.И. Ильясов, Л.К Ковалёв, К.Ю. Ковалёв, Ю.И. Кован, С-М.А. Конеев,  

В.И. Мелешин, , Ya Lui, Alex Dumais, Christophe Basso, Silvio de Simone, Bo 

Yang и другие учёные. За рубежом работы в направлении развития технологий 

электродвижения находятся на этапе поисковых исследований и реализуются 

под руководством Национального авиакосмического агентства (NASA) и 

Федерального управления гражданской авиации (FAA), Управления 

перспективных исследовательских проектов Министерства обороны США 

(DARPA). Также запатентованные решения в области повышения 

энергоэффективности систем электроснабжения транспортных средств 

принадлежат таким зарубежным компаниям, как Yunnan Power Grid Co Ltd 

Electric Power Res Inst (Китай), Univ Colorado Regents (США), Northrop 

Grumman Systems Corp (США), Psiquantum Corp (США), Univ Bologna Alma 

Mater (Италия), Microsoft Technology Licensing Llc (США), Electric Power Res 

Inst (США), Intel Corp (США), Int Superconductivity Tech (Япония), Japan 

Superconductor Technology Inc (Япония), Railway Technical Res Inst (Япония), 

Lsis Co Ltd (Корея), Yichang Putaike Electric Power Science & Tech Co Ltd 

(Китай), Siemens AG (Германия), Karlsruher Inst Technologie (Германия), 
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Mcdougall Ian Leitch (Великобритания), Shanghai Inst Microsystem & 

Information Tech Cas (Китай), Crystalline Mirror Solutions Gmbh (Австрия), 

Hezhen Electronic Tech Shanghai Co Ltd (Китай). Необходимо дальнейшее 

развитие перспективных направлений повышения энергоэффективности 

транспорта в нашей стране.  

Цель работы:  повышение энергоэффективности систем 

электроснабжения транспорта на основе применения резонансной топологии 

импульсных статических преобразователей и анализ возможности 

функционирования полупроводниковых компонентов статических 

преобразователей  в криогенном контуре электродвижения. 

Для достижения поставленной цели в работе были поставлены и решены 

следующие задачи: 

1. Анализ тенденций развития систем электродвижения и основных 

направлений повышения энергоэффективности их электроснабжения. 

2. Аналитический расчёт и исследование режимов работы основных 

типов резонансных преобразователей, выбор топологии преобразователя 

наиболее целесообразной для транспортных средств. 

3. Разработка методики расчёта и компьютерное имитационное 

моделирование полумостового резонансного LLC-преобразователя. 

4. Проведение теоретических и экспериментальных исследований в 

области определения характеристик элементной базы полупроводниковых 

преобразователей при функционировании в среде жидкого азота. 

Научная новизна диссертационной работы заключается в следующем: 

- произведён аналитический расчёт и определение режимов работы 

резонансных преобразователей с последовательным резонансным LC 

контуром, параллельным резонансным LC контуром, последовательно-

параллельным резонансным LCC контуром и последовательно-параллельным 

резонансным LLC контуром, выявлены особенности функционирования, 

определяющие применение данных топологий в составе систем 
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электродвижения, в частности, в составе источников вторичного 

электропитания; 

- обосновано, что для использования в составе источников вторичного 

электропитания транспортных средств наиболее предпочтительным является 

резонансный преобразователь с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром; 

 - разработана методика расчёта резонансного преобразователя с 

последовательно-параллельным LLC резонансным контуром и методика 

оценки гистерезиса выходной ёмкости MOSFET-, SiC- и GaN-транзисторов, 

влияющего на функционирование резонансного преобразователя; 

 - исследованы характеристики силовых полупроводниковых ключей 

при работе в среде жидкого азота, произведён аналитический расчёт и 

выявлена корреляция с эмпирическими данными; определены типы 

полупроводниковых ключей, на параметры которых криогенные температуры 

влияют наилучшим образом и которые могут быть использованы в системе 

электроснабжения транспортного средства, функционирующей в едином 

криогенном контуре. 

Теоретическая и практическая значимость работы. 

1. Выполнен анализ и исследованы свойства основных типов 

резонансных полупроводниковых преобразователей, результаты 

исследования определяют тип и структуру импульсного преобразователя, 

применение которого в составе систем электродвижения наиболее 

целесообразно и позволяет повысить энергоэффективность источников 

вторичного электропитания систем электроснабжения транспортных средств. 

2. Разработана методика параметрического синтеза резонансного 

преобразователя с последовательно-параллельным LLC резонансным 

контуром и произведена оценка гистерезиса выходной ёмкости MOSFET-, SiC- 

и GaN-транзисторов. 
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3. Результаты проведённых исследований электронной компонентной 

базы определяют состав изделий, применение которых в коммутационном 

оборудовании и преобразовательной технике для систем электродвижения с 

криогенным охлаждением оказывается возможным. 

4. Результаты исследования использованы при разработке концепции 

развития силовой компонентной базы и преобразовательной техники для 

применения в системах ВТСП-электродвижения при выполнении аванпроекта 

по заданию Фонда перспективных исследований, договор №6/164/2019-

2020ав. 

5.  Результаты исследования использованы при разработке модулей 

питания класса AC/DC при выполнении опытно-конструкторской работы по 

заданию Министерства промышленности и торговли Российской Федерации,  

ГК №16411.4432017.11.112. 

Методология и методы исследования. Для решения поставленных 

задач использовались теоретические и эмпирические методы исследования, 

базирующиеся на фундаментальных положениях теории электрического 

преобразования энергии, теории сверхпроводимости, теории цепей, а также 

методы компьютерного моделирования. 

Достоверность результатов, полученных в диссертации, обеспечивается 

применением методов натурного эксперимента, прототипирования, 

удовлетворительным совпадением результатов расчёта на имитационных 

компьютерных моделях, выполненных в программных комплексах LTSpice и 

Matlab Simulink, а также отсутствием противоречий результатов исследований 

с данными, опубликованными в научной литературе. 

Основные положения, выносимые на защиту: 

1. Результаты аналитического расчёта основных типов 

полупроводниковых резонансных преобразователей напряжения и 

выявленные на основе сравнения особенности их применения в составе систем 

электродвижения. 
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2. Методика расчёта и компьютерного моделирования резонансного 

преобразователя с последовательно-параллельным LLC резонансным 

контуром и результаты оценки гистерезиса выходной ёмкости MOSFET-, SiC- 

и GaN-транзисторов, влияющего на функционирование резонансного 

преобразователя.  

3.  Результаты анализа эмпирических зависимостей параметров 

элементной базы импульсного преобразователя транспортного средства при 

функционировании в среде жидкого азота. 

Соответствие научно-квалификационной работы специальности 

05.09.03 – Электротехнические комплексы и системы. Рассматриваемые в 

работе задачи соответствуют паспорту специальности 05.09.03 – 

«Электротехнические комплексы и системы» по следующим пунктам: 

п. 1 «Развитие общей теории электротехнических комплексов и систем, 

изучение системных свойств и связей, физическое, математическое, 

имитационное и компьютерное моделирование компонентов 

электротехнических комплексов и систем»;  

п. 3 «Разработка, структурный и параметрический синтез 

электротехнических комплексов и систем, их оптимизация, а также разработка 

алгоритмов эффективного управления»;  

п. 4 «Исследование работоспособности и качества функционирования 

электротехнических комплексов и систем в различных режимах, при 

разнообразных воздействиях». 

Апробация результатов. Основные положения научно-

квалификационной работы докладывались и обсуждались на следующих 

конференциях: Х и XI научно-технической конференции молодых 

специалистов по радиоэлектронике (2017, 2018 г., ОАО «Авангард» г. Санкт-

Петербург), XIV научно-технической конференции «Системы и источники 

вторичного электропитания и элементная база для них» (2017 г., 

АО «ГК «Электронинвест» г. Москва), I и II научно-практической 
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конференции с международным участием «САПР и моделирование в 

современной электронике» (2017, 2018 г., БГТУ г. Брянск), при проведении 

круглого стола «Развитие силовой электроники и преобразовательной техники 

для систем электродвижения на основе эффектов высокотемпературной 

сверхпроводимости» (2019, ОАО «Авангард» г. Санкт-Петербург), 

международной научной конференции «СУММА» (Системы Управления, 

Математическое Моделирование и Автоматизация в промышленности и 

энергетике) (2019 г., ЛГТУ г. Липецк), на семинаре ассоциации ЭлектроАгро 

(2019 г.); являюсь лауреатом всероссийского конкурса «Инновационна 

электроника» (2018 г., ЦНИИ Электроника г. Санкт-Петербург), финалистом 

второго российско-китайского конкурса индустриальных инноваций 

INNOVATION AWARDS, удостоен премии В.П. Ковешникова 

ОАО «Авангард» за разработку инновационной продукции по направлению 

Источники вторичного питания. 

Публикации. По теме научно-квалификационной работы опубликовано 

9 печатных работ, в том числе одна статья в журнале, входящем в перечень 

ВАК РФ и одна статья, входящая в международную систему цитирования 

SCOPUS. 
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ГЛАВА 1. АНАЛИЗ ТЕНДЕНЦИЙ РАЗВИТИЯ СИСТЕМ 

ЭЛЕКТРОДВИЖЕНИЯ И ОСНОВНЫХ НАПРАВЛЕНИЙ ПОВЫШЕНИЯ 

ЭНЕРГОЭФФЕКТИВНОСТИ ИХ ЭЛЕКТРОСНАБЖЕНИЯ 

1.1 Развитие технологий электродвижения 

В соответствии с прогнозами автомобильной и авиационной отрасли, 

численность парка электрических транспортных средств к 2050 году должна 

составить не менее 64% от их общего количества. Развитие систем 

электродвижения напрямую связано с развитием электроэнергетических 

комплексов, включающих в себя системы накопления, преобразования и 

передачи энергии, а также технологий электродвижения, позволяющих 

применять новые компоновочные и аэродинамические решения с 

одновременным существенным снижением стоимости производства и 

совершенствованием эксплуатационных показателей. 

Повышение уровня электрификации транспортных средств (ТС) 

приводит к увеличению доли, занимаемой электрооборудованием, до более 

чем 16 % от его чистой массы (при мощности бортовых источников до 

300 кВт). При мощности бортовых источников свыше 500 кВт прирост доли 

электротехнического и вспомогательного оборудования составляет уже более 

34 % с пропорциональным увеличением тепловыделения, что оказывает 

значительное влияние на характеристики транспортных средств.  

Прирост массы электротехнического оборудования обусловлен: 

- ростом массы и габаритов преобразовательной техники; 

- необходимостью использования дополнительных систем охлаждения и 

кондиционирования. 

Отвод тепла и поддержание нормальных температурных условий 

работы электротехнического оборудования на ТС обеспечивается 

жидкостными и комбинированными системами охлаждения, при этом 

приемлемые массовые и габаритные характеристики электротехнического 

оборудования с указанными системами охлаждения обеспечиваются при 
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мощности источников в пределах 500…1000 кВт. При более высоких уровнях 

мощности происходит кратное увеличение масс и объёмов систем 

охлаждения. 

В устройствах электродвижения вопросы уменьшения массы и объёма 

систем преобразования энергии очень важны для достижения высокой 

плотности мощности, высокой эффективности, повышения надёжности, 

улучшения скоростных и аэродинамических характеристик. Не менее важная 

задача состоит в модернизации систем теплоотвода. Данная проблема 

ограничивает использование систем электродвижения в воздушных, морских 

и мощных наземных транспортных средствах. 

В качестве вариантов решения данной проблемы представляется 

совершенствование электронной компонентной базы, демонстрирующей 

улучшенные характеристики, способствующие снижению величины 

электрических потерь при работе силовых преобразователей энергии; 

разработка новых структур силовых преобразователей с повышенным 

коэффициентом полезного действия (КПД), а также  применение систем на 

основе технологий высокотемпературной сверхпроводимости (ВТСП) и 

криогенного охлаждения для преобразовательной техники. 

1.1.1 Системы электродвижения наземного назначения 

В зависимости от сферы применения, все транспортные средства 

делятся на наземные, морские и воздушные. К наземным ТС относятся 

пассажирские и грузовые автомобили (электромобили), а также 

железнодорожный транспорт. 

Производство автомобилей – одна из наиболее устойчивых 

промышленных отраслей в Европе, на которую приходятся миллионы рабочих 

мест, миллионы евро инвестиций и значительная часть экспорта 

континента [1]. В настоящее время данная сфера промышленности 

претерпевает настоящую революцию, направленную на повышение 
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безопасности как самих автомобилей, так дорожного движения в целом. 

Немаловажным фактором является ориентация ключевых производителей 

автомобильной промышленности на создание экологически чистого 

транспорта.  

Автомобильная промышленность является абсолютным лидером по 

количеству инвестиций, направленных на модернизацию, совершенствование 

и создание принципиально новых принципов, технологий движения и 

развития систем электродвижения в частности. Так, в странах Европейского 

союза (ЕС) доля инвестиций, направленных на проведение опытно-

конструкторских и научно-исследовательских работ превышает 28% от 

общего числа инвестиций. На рисунке 1 приведена доля НИОКР в секторах 

ЕС. 

 

Рисунок 1. Доля НИОКР в секторах ЕС 
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Как следует из доклада Европейской ассоциации автопроизводителей, за 

2019 год продажи автомобилей с двигателем внутреннего сгорания в странах 

ЕС сократились на 14,1%, в то время как количество продаж электромобилей 

в годовом исчислении увеличилось на 51,8% [2]. На рисунке 2 изображены 

объёмы продаж автомобилей в процентном соотношении на территории ЕС за 

третий квартал 2019 года.  

 

Рисунок 2. Динамика продаж автомобилей на территории ЕС за третий 

квартал 2019 года 
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совершенствованием эксплуатационных показателей.  

Динамичное повышение спроса со стороны населения на легковые 

автомобили с альтернативными источниками энергии  наблюдается не первый 

год. Наиболее наглядно данный процесс продемонстрирован на рисунке 3, где 

в процентном соотношении указана динамика спроса на легковые автомобили 

на территории ЕС за период времени с 2015 по 2018 год. 
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Рисунок 3. Динамика спроса на легковые автомобили по типу топлива в ЕС 

Концепция электромобиля подразумевает под собой транспортное 

средство, работающее на возобновляемых источниках энергии. Однако, не 

смотря на растущий интерес со стороны потребителей, в настоящее время 

использование систем электродвижения с полностью электрическим 

двигателем ограничивает отсутствие соответствующей инфраструктуры, 

необходимой для эксплуатации ТС. Данное ограничение способствует росту 

популярности гибридных силовых двигательных установок, которые помимо 

снижения расхода топлива и уменьшения вредных выбросов в атмосферу 

способствуют разработке соответствующей инфраструктуры для 

эксплуатации систем электродвижения и дают потребителям время 

адаптироваться к использованию новых видов техники [3]. Осуществляется 

поэтапная электрификация автомобилей, затрагивающая как отдельные его 

модули (системы освещения, кондиционирования), так и корректирующая 

принципы работы ТС в целом (системы старт/стоп, заряд АКБ при 

торможении и движении по наклонной поверхности для наземных ТС либо 

при снижении высоты полёта для летательных аппаратов (ЛА) и др.). 

Согласно принятым стандартам европейской ассоциации 

автопроизводителей, по типу двигательной установки автомобили 

подразделяются на следующие категории: 
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 Petrol - ТС с бензиновым двигателем; 

 Diesel - ТС с дизельным двигателем; 

 BEV (Battery Electric Vehicle) - ТС на аккумуляторных батареях; 

 HEV (Hybrid Electric Vehicle) – ТС, в котором для осуществления 

передвижения используется совмещение электрической силовой установки 

(электродвигателя) и силовой установки на ином виде топлива в разных 

формах взаимодействия; 

 PHEV (Plug in Hybrid Electric Vehicle) – то же самое, что и HEV, 

только с возможностью заряда АКБ от внешнего источника; 

 AVP (Alternatively-Powered Vehicles) – ТС, силовая установка 

которых работает на альтернативных видах топлива. 

Исследования аналитической компанией IHS Markit показывают, что к 

2025 году 17,6% мирового производства легковых автомобилей будет иметь 

возможность подзаряжать аккумуляторные батареи (АКБ) транспортного 

средства от внешнего источника питания, например, обычной розетки [4]. 

Как правило, предельная мощность систем электроснабжения ТС 

наземного назначения не превышает 500 кВт. Текущий уровень развития 

технологий преобразовательной техники и электронной компонентной базы 

(ЭКБ) позволяет использовать традиционные решения в составе транспортно-

энергетического модуля электромобилей без существенного увеличения 

объёмов и масс систем теплоотвода, что подтверждается наличием 

коммерческих продуктов на рынке автомобильной промышленности как у 

Российских (компании Zetta, АвтоВаз, концерн «Калашников», автоконцерн 

«Монарх» и других ), так и у мировых компаний (Tesla Motors, Toyota Motor 

Corporation, Rivian, Volvo Group, Honda Motor Company, BMW Group, Hyundai 

Motor Company, Groupe Renault и многих других). 
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Развитие систем железнодорожного движения предполагает создание 

отечественного высокоскоростного транспорта с магнитным подвесом на 

основе объёмных ВТСП элементов [5],  а также использование ВТСП -

технологий в тяговом электроснабжении и силовом электрооборудовании [6]. 

В настоящее время зарубежный поезд типа Маглев [7], разработанный с 

применением сверхпроводящих магнитов, является одной из самых 

перспективных высокоскоростных систем общественного транспорта, 

использование которой позволяет развивать скорости свыше 500 км/ч, снижая 

при этом уровень выбросов углекислого газа (СО2) более чем на 60% по 

сравнению с традиционными системами железнодорожного движения.  

1.1.2 Системы электродвижения воздушного назначения 

Аэрокосмическая отрасль сталкивается с теми же проблемами, 

касающимися уменьшения выбросов, экономии топлива, снижения стоимости 

и габаритов, что и автомобильная. Также наблюдается тенденция к отказу от 

механических и пневматических систем и переход на полностью 

электрическую архитектуру исполнительных механизмов ЛА. Развитию 

данного направления способствует то, что ведущие мировые регулятивные 

органы, такие как европейское агентство по аэронавтике, национальное 

авиакосмическое агентство и многие другие устанавливают нормативно-

правовые требования, согласно которым уровень выбросов углекислого газа 

(СО2) в атмосферу должен быть снижен не менее чем на 50% за счёт резкого 

снижения расхода топлива. Также необходимо сократить количество 

выбросов оксида азота (NOх) на 80%, снизить акустический шум, создаваемый 

двигательными установками современных ЛА, на 50%. Устанавливаются 

требования по проработке экологичного жизненного цикла устройств при 

проектировании, разработке, эксплуатации и утилизации. Большинство из 

поставленных целей может быть достигнуто за счёт электрификации ЛА. 
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Количество электроэнергии, используемой как гражданскими, так и 

военными ЛА, неуклонно растёт. Пассажирские самолёты, такие как 

Boeing 787 и Airbus 380, используют большое количество современных 

решений в области преобразования электроэнергии и её использовании в 

процессе эксплуатации воздушного судна. Так, например, в Boeing 787 

реализованы технологии, способствующие существенному увеличению 

мощности электроэнергии, генерируемой двигателем воздушного судна. 

Выработка электроэнергии в самолёте Boeing 747 составляет 480 кВА, в то 

время как в современных ЛА, таких как Airbus A380 – 840 кВА, а в Boeing 787 

– 1450 кВА. 

Развитие систем электродвижения воздушных судов связано  с 

развитием критических технологий, позволяющих добиться прорывных 

решений. За рубежом в целях достижения максимального опережающего 

научно-технического задела в области развития систем электродвижения 

воздушных судов проводятся работы по формированию облика, принципов 

функционирования авиационной техники. Прорабатываются вопросы 

снижения сроков и стоимости разработки ЛА. Реализуются государственные 

программы, с помощью которых осуществляется эффективное управление 

технологическим процессом авиадвигателестроения и обеспечивается 

конкурентоспособность выпускаемой продукции [8]. Так, например, 

национальным управлением по аэронавтике и исследованию космического 

пространства США (NASA) были предложены концепции перспективных 

самолётов с электрифицированными силовыми установками, представленные 

в таблице 1. Изначально ввод в эксплуатацию данных ЛА был запланирован 

на 2045 г., однако бурное развитие технологий двигателестроения, улучшение 

характеристик современной ЭКБ, развитие технологий композитных 

материалов позволяют сократить установленные ранее сроки с вводом в 

эксплуатацию не позднее 2035 г. [9-12]. 
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Таблица 1 – Концепции перспективных самолётов с 

электрифицированными силовыми установками 

Тип 

самолёта 

Кол-во 

пассажиров 

Число 

Маха 
Тип ЛА 

Тип силовой 

установки 

Мощность, 

МВт 

STARC-

ABL, 

NASA 

154 0,8 
Труба + 

крыло 

частично 

турбоэлектрическая 
2…3 

SUGAR 

Freeze, 

Boeing 

154 0,7 

Труба + 

крыло с 

подкосом 

частично 

турбоэлектрическая 
- 

N3-X, 

NASA 
300 0,84 

Гибридное 

крыло 
Турбоэлектрическая 50 

ECO-150, 

ESA 
150 0,7 

Труба + 

крыло 
Турбоэлектрическая - 

SUGAR 

Volt, Boeing 
154 0,7 

Труба + 

крыло с 

подкосом 

Параллельная 

гибридно-

электрическая 

1,3…5,3 

Rolls-

Royce, 

концепция 

154 0,7 
Труба + 

крыло 

Параллельная 

гибридно-

электрическая 

1,3…2,6 

UTRC, 

концепция 
154 0,7 

Труба + 

крыло 

Параллельная 

гибридно-

электрическая 

2,1 

 

В соответствии со «Стратегией развития авиационной промышленности 

Российской Федерации на период до 2030 года» [13], перед государством 

стоит задача создания полностью электрического самолёта. Технология 

электродвижения вошла в «Перечень приоритетных технологических 

направлений развития оборонно-промышленного комплекса Российской 

Федерации». Для реализации поставленной задачи необходимо провести 

целый комплекс мероприятий, направленных на: 

 поиск оптимальных форм фюзеляжа; 

 проработку вариантов исполнения крыла летательного аппарата; 

 разработку инновационных материалов и комплектующих изделий; 

 создание высокоэффективных энергетических и двигательных 

установок. 

Одним из вариантов реализации поставленной задачи и повышения 

эффективности использования двигателей внутреннего сгорания в 
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авиационной отрасли является поэтапный переход к электрификации самолёта 

и использовании силовых гибридных установок, которые по своему типу 

делятся на последовательные и параллельные [14]. 

Особенность функционирования силовых гибридных установок 

последовательного типа заключается в том, что карданный вал вращается при 

помощи электродвигателя, напряжение на который поступает либо с батареи, 

либо от генератора, соединённого с двигателем внутреннего сгорания. Данная 

архитектура позволяет двигателю внутреннего сгорания осуществлять 

функционирование в наиболее эффективных его режимах работы, получая 

недостающую энергию от батареи аккумуляторов. Потери электроэнергии в 

генераторе, выпрямителе, инверторе, электродвигателе составляют по 3% в 

каждом агрегате, в силовых кабельных линиях – 0,1%. Таким образом, 

суммарная эффективность преобразования электроэнергии не более 88% [15]. 

Структурная схема силовой установки последовательного типа для системы  

электродвижения перспективных летательных аппаратов (ЛА) приведена на 

рисунке 4. 

 

Рисунок 4. Структурная схема силовой гибридной установки 

последовательного типа  

Особенность функционирования силовых гибридных установок 

параллельного типа заключается в том, что электродвигатель, напряжение на 

который подаётся от аккумуляторной батареи, подключен с двигателем 
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внутреннего сгорания к приводу карданного вала через распределительную 

коробку передач. Данная архитектура позволяет добиться более эффективного 

распределения энергии при переменном характере нагрузки, по сравнению с 

последовательной. Потери электроэнергии в инверторе, двигателе составляют 

по 3%, в силовых кабельных линиях – 0,1%. Таким образом, суммарная 

эффективность преобразования электроэнергии не более 94%. Структурная 

схема силовой установки параллельного типа для систем электродвижения 

перспективных ЛА приведена на рисунке 5. 

 

Рисунок 5. Структурная схема силовой гибридной установки 

параллельного типа 

При допущении, что установленные на крыле самолёта двигатели 

обеспечивают 80% тяги при его взлёте и 55% при движении в крейсерском 

режиме, а оставшуюся тягу обеспечивают электрические двигатели, при 

использовании гибридных силовых установок достигается экономия топлива 

на уровне 10-20%. 

Максимальная мощность гибридных силовых установок достигает 

значений критических значений потребления электроэнергии на уровне 500-

1000 кВт и при должном подходе реализуема посредством применения 

традиционных материалов, устройств, принципов теплоотвода и 

использования современной компонентной базы.  
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При рассмотрении полностью электрического самолёта необходимо 

учитывать его вместимость (количество пассажиров), дальность полёта, 

предельные скоростные характеристики. Мощность силовой установки кратно 

возрастает и достигает значений потребления электроэнергии уровня 30 МВт 

и более. В данном случае одним из ключевых параметров, характеризующих 

эффективность силовой установки, является соотношение преобразуемой 

энергии к величине его массе. В таблице 2 приведены сравнительные 

характеристики существующих на настоящий момент частотных 

преобразователей с указанием удельной мощности к единице массы и единице 

объёма. 

Таблица 2 - Сравнительные характеристики частотных преобразователей 

Производитель Модель 
Входное 

напряжение 
Масса, 

кг 
Объём, 

м3 

Удельная мощность 
к массе, 

кВт/кг 
к объёму, 

кВт/дм3 
25 кВт 

Schneider Electric 

ATV71HD30Y 500…690 В 30 0,0237 16,6667 210,183 

ATV71HD30N4 380 В 37 0,0321 13,5135 155,705 

ATV61HD30Y 500…690 В 30 0,0237 16,6667 210,183 

invt GD200A-030G/037P 380 В 9,5 0,0254 52,6316 196,639 

Mitsubishi Electric FR-A740-00770-EC 380 В 23 0,0348 21,7391 143,446 

Веспер EI-9011-040H 380 В 16 0,0333 31,25 149,948 

EURA Drives 

GmbH 
E2000-0300T3F2KY 380 В 22,5 0,02708 22,2222 184,573 

ПКФ «Сириус 

Энергомаш» 

СИРИУС-С8-30/37-

3Ф380 
380 В 11,5 0,0166 43,4783 300,3 

ESQ 

ESQ-760-4T-

0220G/0300P 
380 В 

14 0,0212 35,7143 234,907 

ESQ-600-

4T0220G/0300P 
17 0,0208 29,4118 239,292 

Instart 
FCI-P30-4 

380 В 
15 0,0302 33,3333 165,442 

FCI-G30-4 15 0,3022 33,3333 16,5442 
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Производитель Модель 
Входное 

напряжение 
Масса, 

кг 
Объём, 

м3 

Удельная мощность 
к массе, 

кВт/кг 
к объёму, 

кВт/дм3 

Delta Electronics 

VFD300CP43B-21 

380 В 

10 0,021 50 238,095 

VFD300C43A 11,3 0,021 44,2478 238,095 

VFD300B43A 36 0,0566 13,8889 88,2429 

VFD300ED43S 14,5 0,0183 34,4828 272,799 

110 кВт 

Schneider Electric 

ATV71HC11N4 
380 В 

106 0,1387 4,71698 36,0475 

ATV61HC11N4 60 0,0830 8,33333 60,2154 

ATV61HC11Y 
500…690 В 

102 0,1525 4,90196 32,7795 

ATV71HC11Y 116 0,1525 4,31034 32,7795 

invt GD200A-090G/110P 380 В 67 0,0806 7,46269 61,9848 

Mitsubishi Electric FR-A740-03250-EC 380 В 72 0,1238 6,94444 40,3629 

Instart 
FCI-G90/P110-4 

380 В 
57 0,1075 8,77193 46,5062 

FCI-G110-4 57 0,1075 8,77193 46,5062 

Веспер EI-9011-150H 380 В 76 0,1575 6,57895 31,7285 

ESQ 
ESQ-500-

4T0900G/1100P 
380 В 45,5 0,06201 10,989 80,6244 

EURA Drives 

GmbH 
E2000-1100T3DF2KY 380 В 123,5 0,1742 4,04858 28,6889 

ПКФ «Сириус 

Энергомаш» 

СИРИУС-С8-90/110-

3Ф380 
380 В 33,3 0,0622 15,015 80,3553 

Delta Electronics 
VFD1100CP43A-21 

380 В 
66 0,0794 7,57576 62,9297 

VFD1100C43A 63,6 0,0653 7,86164 76,4772 

500 кВт 

Schneider Electric 

ATV71HC50N4 
380 В 

300 0,5869 1,66667 8,51916 

ATV61HC50N4 225 0,4663 2,22222 10,7206 

ATV61HC50Y 
500…690 В 

383 0,5869 1,30548 8,51914 

ATV71HC50Y 435 0,5869 1,14943 8,51914 

invt GD200A-500G-4 380 В 450 0,5902 1,11111 8,47113 

Mitsubishi Electric FR-A740 380 В 370 0,6917 1,35135 7,22832 

Instart 
FCI-P500-4F 

380 В 
520 1,08 0,96154 4,62963 

FCI-G500-4F 520 0,99 0,96154 5,05051 
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Производитель Модель 
Входное 

напряжение 
Масса, 

кг 
Объём, 

м3 

Удельная мощность 
к массе, 

кВт/кг 
к объёму, 

кВт/дм3 
INNOVERT IBD504U43B 380 В 375 0,806 1,33333 6,20347 

Веспер EI-9011 380 В 295 0,5688 1,69492 8,78926 

ESQ 

ЕSQ-760-

4T5000G/5600Р 

380 В 

415 0,62309 1,20482 8,02449 

ESQ-500-4T45000P 230 0,4569 2,17391 10,9429 

ESQ-500-

4T4500G/5000P 
230 0,7713 2,17391 6,48193 

EURA Drives 

GmbH 
E2000-5000T3DF2KY 380 В 233,5 0,3632 2,14133 13,7664 

ПКФ «Сириус 

Энергомаш» 

СИРИУС-С8-

500/560-3Ф380 
380 В 162 0,4011 3,08642 12,464 

Delta Electronics VFD5000CP43C-21 380 В 235 0,4934 2,12766 10,132 

800 кВт 

Schneider Electric 

ATV61HC80Y 

500…690 В 

383 0,5869 1,30548 8,51914 

ATV61QC80Y 300 0,4812 1,66667 10,3898 

ATV71EXA_C80N 900 2,2566 0,55556 2,21572 

EURA Drives 

GmbH 
E2000-8000T3DF2KY 380 В 233,5 0,3632 2,14133 13,7664 

Danfoss FC-302P800T5 380 В 1260 2,4041 0,39683 2,07976 

Emotron FDU48-1K5-20 380 В 496 0,7599 1,00806 6,57976 

 

Omron 
SX-A4800-EF 380 В 496 0,7272 1,00806 6,87501 

 SX-D4800-E1F 380 В 987 2,43 0,50659 2,05761 

Vacon NXP 0820 6A0N0SSA 500…690 В 240 0,5894 2,08333 8,48191 

Siemens 
6SL3710-7LE41-

4AAх 
380 В 2408 3,36 0,20764 1,4881 

1500 кВт 

Vacon 
NXC 1500 6A2L0SSF 

500…690 В 

2350 3,3115 0,21277 1,50986 

NXC 1500 6A2L0TSF 2440 3,8621 0,20492 1,29463 

Schneider Electric ATV71EXA_M15Y 1850 3,7428 0,27027 1,33586 
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Для существующих в настоящий момент электродвигателей величина 

удельной мощности по отношению к массе составляет 5…8 кВт/кг, в то время 

как для того, чтобы осуществить управляемый полёт на полностью 

электрической тяге среднемагистрального самолёта, типа МС-21, Boeing 787 

или Airbus A320, данный показатель должен быть не менее 40 кВт/кг. Для 

перспективных летательных аппаратов, разрабатываемых Национальным 

авиакосмическим агентством NASA в рамках проекта Advanced Air Transport 

Technology при реализации программы Advanced Air Vehicles Program [16], 

величина удельной мощности системы электроснабжения транспортного 

средства составляет 26 кВт/кг. На рисунке 6 приведены графики требуемых 

значений величины удельной плотности мощности для осуществления 

управляемого полёта полностью электрического самолёта, а также значения 

удельной мощности преобразователей частоты в зависимости от номинальной 

мощности устройства.  

 

Рисунок 6. Удельная мощность преобразователей частоты 

Наглядно показано, что при увеличении мощности преобразователей 

частоты, существующих в настоящий момент на рынке радиоэлектронной 

продукции, кратно увеличивается их масса, что связанно с увеличением 

систем отбора и отвода тепла, являющееся результатом электрических потерь 

на силовых полупроводниковых элементах, таких как транзисторные ключи и 

диоды. 
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1.1.3 Системы электродвижения морского назначения 

Увеличение мощности бортовой сети корабельных 

электроэнергетических комплексов, возросшие требования к эксплуатации, 

связанные с повышением манёвренности, экологичности, увеличению 

надёжности, снижению водоизмещения судна, сокращению численности 

экипажа, экономичности при производстве и в процессе службы приводят к 

поиску новых решений, связанных с модернизацией движительной установки, 

в связи с чем активно развиваются работы, направленные на создание 

полностью «Электрического корабля» [17]. 

Первые шаги к созданию подобного рода систем были предприняты при 

создании дизель-электрических подводных лодок, где основным источником 

питания являются аккумуляторные батареи. Концепция построения 

транспортно-энергетического модуля, заложенная в данных судах, применима 

и к надводным кораблям, работающим основное время на средней и полной 

мощности. В качестве примера можно рассмотреть принцип работы ледокола,  

где нагрузки на гребной винт меняются в очень широком диапазоне. 

Длительность работы с переменными нагрузками может достигать 80 %, а 

работа в особо тяжёлых условиях – до 50 % продолжительности 

навигации [18].  

Разработанная на данный момент концепция электрического корабля 

содержит ряд требований, предъявляемых к транспортно-энергетическому 

модулю судна, в частности: 

- электроснабжение всех корабельных функциональных систем и 

механизмов; 

- электроснабжение (при наличии) комплексов вооружений и военной 

техники, систем радиоэлектронной борьбы, обнаружения целей и отражения 

нападения, радиолокационных систем; 

- электродвижение корабля. 
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Основным функциональным модулем в системе электродвижения 

морского назначения является электродвигатель, мощность которого 

определяется эксплуатационными характеристиками и может достигать 

нескольких десятков мегаватт. В настоящий момент производством судовых 

электродвигателей занимается целый ряд как российских предприятий, так и 

иностранных, среди которые можно выделить основные: Rolls-Royce [19], 

ABB [20], Schottel-Werft Josef Becker GmbH & Co. KG, Siemens AG Marine 

Engineering, НИИЭФА [21]. Однако данные электродвигатели, изготовленные 

из стандартных материалов, имеют ряд критических недостатков, связанных в 

первую очередь с большой массой и объёмом подобного рода систем, в связи 

с чем необходимы решения, позволяющие существенно увеличить удельные 

характеристики транспортно-энергетического модуля без снижения 

функциональных возможностей судов. 

1.2 Технологии ВТСП 

Одним из вариантов решения проблемы реализации систем 

электродвижения на мощности свыше 500-1000 кВт является применение 

систем на основе технологий высокотемпературной сверхпроводимости и 

криогенного охлаждения для преобразовательной техники. 

Развитие технологий ВТСП связано с созданием материалов, имеющих 

бесконечно малое резистивное сопротивление при температуре жидкого азота 

(77К). Применение данных устройств  в сочетании с криогенным охлаждением 

силовых преобразователей обеспечивает значительные преимущества в 

электрификации перспективных устройств электродвижения и систем 

преобразования энергии, а именно: позволяет добиться снижения массы, 

уменьшения объёма, повышения надёжности системы в целом, увеличения 

удельных энергетические характеристики, роста производительности и 

увеличения эффективности преобразования энергии за счёт увеличения 

частоты преобразования. Интеграция криосистем охлаждения с устройствами, 
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построенными на базе ВТСП-технологий, может привести к значительной 

экономии веса и объёма для перспективных систем электродвижения.  

Криогенная силовая электроника - следующий шаг в развитии 

технологии силовой электроники для получения высокой плотности 

мощности, высокой эффективности и повышения удельных характеристик как 

для систем электродвижения, так и для систем накопления, преобразования и 

передачи энергии. Общая эффективность системы при криогенном 

охлаждении возрастает ввиду того, что низкие температуры оказывают 

положительных эффект на работу определённых типов полупроводниковых 

устройств [22]. Рабочие характеристики изделий при температуре жидкого 

азота повышаются благодаря улучшенным тепловым, электрическим и 

электронным свойствам материалов.  

Появление ВТСП-проводников создаёт возможность разработки 

коммерческих электродвигателей с выходной мощностью от 500 кВт и более. 

Отсутствие омических потерь в обмотках ВТСП-электродвигателя 

обеспечивает снижение потерь электроэнергии не менее чем на 50%.  

ВТСП-проводники способны пропускать существенно больший ток, по 

сравнению с медными проводниками, и создавать сильное магнитное поле в 

воздушном зазоре электродвигателей, что позволяет при их производстве 

добиться уменьшения массогабаритных характеристик в 2…4 раза при 

сохранении величины номинального момента. Уменьшение габаритов и массы 

электродвигателей существенно сокращает время на его сборку, снижает 

материальные затраты, затраты на транспортировку и трудозатраты. 

Существенного сокращения электрических потерь можно достигнуть 

при переходе к изделиям, изготовленным из ВТСП-материалов и 

использовании криогенного охлаждения. В данном случае при анализе 

системы электроснабжения перспективного ЛА, реализованной из ВТСП-

материалов и систем с криогенным охлаждением, можно утверждать, что 

максимальные электрические потери в генераторе составят не более 0,45%; в 
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выпрямителе, инверторе – не более 0,5%; электродвигателе – не более 0,48%; 

силовых кабельных линиях – не более 0,1%. Таким образом, суммарная 

эффективность преобразования электроэнергии замкнутой системы достигнет 

уровня 98% и выше. 

В настоящее время наиболее распространённым способом для 

охлаждения изделий криогенной силовой электроники является жидкий 

азот (77К). Можно также использовать жидкий гелий (4К) и жидкий водород 

(20К), но концентрация данных газов в атмосфере существенно меньше, 

материальные затраты при производстве намного выше по сравнению с 

жидким азотом. Расходы на сжижение, распределение, очистку, стоимость 

жидкого азота в 15 раз меньше стоимости жидкого гелия. Для производства 1 

калории тепла при 4К расходуется в 30 раз больше энергии, чем при 77К. 

Эксплуатационные расходы на охлаждение жидким азотом по сравнению с 

жидким гелием уменьшаются в 25 раз, капитальные затраты – в 10 раз. Жидкий 

водород чрезвычайно взрывоопасен и требует осторожного обращения, 

однако может использоваться для водородных топливных элементов и, когда 

будет решена проблема его взрывоопасности, являться предпочтительным 

источником энергии для авиационной промышленности. 

Сферы применения систем на основе ВТСП-технологий и 

криоэлектроники в целом разнообразны и могут найти применение в 

электрических или гибридных силовых установках следующих направлений: 

- военная и гражданская авиация (беспилотные летательные аппараты, 

среднемагистральные самолёты, конвертопланы); 

- военные и гражданские морские суда (корабли, катера, подводные 

лодки); 

- автомобилестроение (электромобили); 

- транспортные системы на основе эффекта магнитной левитации. 

Ключевыми преимуществами при использовании систем на основе 

технологий ВТСП является: 
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- увеличение доступного пространства и гибкость компоновки; 

- уменьшение шума и вибраций; 

- улучшение управляемости морских судов; 

- снижение расхода топлива; 

- увеличение полезной нагрузки. 

Решением технологий ВТСП-электродвижения занимаются лучшие 

учёные по всему миру. Так, в США в центре военно-морского командования 

был разработан и испытан синхронный электродвигатель мощностью 36,5 

МВт, 120 об/мин с номинальным моментом 2,81 МН·м [23]. Массогабаритные 

характеристики разработанного электродвигателя в 4 раза меньше, чем у 

существующих аналогов, изготовленных с применением традиционных 

материалов, а экономия энергии при работе составляет 20-25%. Внешний вид 

электродвигателя изображён на рисунке 7. 

 

Рисунок 7. ВТСП-электродвигатель мощностью 36,5 МВт 

За рубежом работы в области применения ВТСП-технологий в 

направлении электродвижения находится на этапе поисковых исследований и 

реализуется под руководством NASA посредством программы New Aviation 

Horizons [24] в сфере авиации. Также созданием мощных двигательных 

установок с применением ВТСП-технологий для военно-морского флота 

занимается Управление перспективных исследовательских проектов 
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Министерства обороны США (DARPA). В нашей стране разработки и 

исследования в области сверхпроводниковых электрических машин ведутся 

Центральным институтом авиационного моторостроения имени Баранова, 

ЗАО «СуперОкс», Московским авиационным институтом (МАИ) [25]. 

1.3 Преобразователи электрической энергии для систем 

электродвижения 

Развитие систем электродвижения связано, в первую очередь, с 

развитием силовой электроники и появлением высокоэффективных силовых 

полупроводниковых устройств. Современные преобразователи 

электроэнергии способны преобразовывать токи и напряжения любой 

величины и частоты в значения требуемого уровня. 

Работа преобразователей электроэнергии определяется двумя 

основными параметрами: пределом коммутируемой мощности, получаемой от 

электромеханических устройств и источников энергии, и эффективностью 

преобразования электроэнергии, которая зависит от снижения расхода 

материалов, уменьшения систем охлаждения, энергопотребления, 

массогабаритных характеристик. 

По типу преобразования электроэнергии все коммутационные 

устройства условно можно разделить на 4 функциональные группы:  

 преобразователи переменного тока в постоянный (AC/DC); 

 преобразователи постоянного тока в постоянный (DC/DC); 

 преобразователи переменного тока в постоянный (DC/AC).  

 преобразователи переменного тока в переменный (AC/AC); 

Преобразователи переменного тока в постоянный преобразуют 

переменное входное напряжение в постоянное выходное требуемого уровня. 

При рассмотрении системы электроснабжения ТС, основная задача AC/DC-

преобразователей заключается в обеспечении заряда батарей, организации 

сервисного питания элементов управления [26].  
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Несмотря на то, что зарядное устройство является внешним 

функциональным модулем и на большинство современных автомобилей не 

устанавливается с целью снижения массогабаритных показателей последних, 

ввиду отсутствия развитой инфраструктуры для заряда автомобилей до сих 

пор имеют место решения, при которых зарядное устройство размещается 

непосредственно на борту ТС.  

Преобразователи класса DC/DC преобразуют напряжение постоянного 

тока одного уровня в напряжение постоянного тока другого уровня.  Так, при 

работе ТС от батареи осуществляется её постепенный разряд. Снижение 

уровня напряжения на топливном элементе ведёт к нарушениям 

функционирования силовой двигательной установки, к росту рабочих токов и, 

как следствие, увеличению электрических потерь на проводниках. 

Эксплуатационные характеристики электромобиля при этом также 

снижаются [27]. Для того, чтобы предотвратить подобные явления, 

используются повышающие DC/DC-преобразователи, поддерживающие 

требуемые уровни напряжения постоянного тока на силовой шине питания в 

процессе разряда батареи. 

Для управления электрическим тяговым двигателем, используемым в 

качестве исполнительного механизма для систем электродвижения, требуется 

переменное напряжение, определяющее направление, а также скорость 

вращения вала. Для управления электродвигателем используется инвертор – 

устройство, преобразующее входное напряжение постоянного тока в 

переменное напряжение заданной частоты (DC/AC-преобразователь). 

Преобразователи переменного тока в переменный (AC/AC-

преобразователи) обычно используются для коммутации высоких напряжений 

и явного применения в составе систем электродвижения не находят. 

Система электроснабжения электромобиля – это сложная система 

взаимоувязанных модулей, общая эффективность работы которой зависит от 

эффективности каждого функционального звена. Увеличение КПД входящих 
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в состав силовой установки автомобиля преобразователей тока и напряжения 

позволяет добиваться приемлемых тепловых режимов работы наиболее 

нагруженных силовых компонентов, а также имеет положительный 

экономический эффект из-за более рационального использования 

электроэнергии [28]. 

Одним из методов повышения эффективности системы 

электроснабжения является снижение электрических потерь в проводниках, 

добиться которого возможно прибегнув к последовательно-параллельному 

соединению АКБ, позволяющему увеличить ёмкость накопительного модуля 

и повысить величину напряжения бортовой сети автомобиля до нескольких 

сотен вольт, что  способствует: 

 уменьшению величины тока, протекающего по силовым шинам 

электромобиля, и, как следствие, снижению активных потерь в проводниках; 

 снижению материалоёмкости проводников; 

 улучшению массогабаритных показателей системы 

электроснабжения; 

 улучшение тепловых характеристик. 

Повышение рабочего напряжения бортовой сети электромобилей 

позволяет увеличить мощность электрической системы до 320 кВт и 

использовать в качестве вспомогательного привода транспортного средства 

электрические двигатели. Функциональная схема системы электроснабжения 

электромобиля приведена на рисунке 8. Подобная структура реализована в 

силовом энергетическом модуле автомобиля Toyota Prius 2010 года [29], 

которая приведена на рисунке 9. Напряжение питания с АКБ поступает на 

DC/DC-преобразователь, который повышает его до требуемых значений, 

находящихся в диапазоне от 201,6 В до 650 В и определяется режимом работы 

трансмиссии автомобиля. 
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Рисунок 8. Функциональная схема системы электроснабжения 

электромобиля 

DC/AC-преобразователь подключается к силовой шине питания и 

выполняет функцию управления электродвигателем. При рекуперативном 

торможении данный DC/AC-преобразователь и DC/DC-преобразователь 

работают в обратном направлении – преобразуют переменное напряжение в 

постоянное для осуществления заряда АКБ, обеспечивая таким образом 

двунаправленных поток энергии. 

 

Рисунок 9. Схема силовой установки автомобиля Toyota Prius 2010 года 

Полевые МОП-транзисторы по своим характеристикам существенно 

превосходят биполярные, так как обладают существенно большей 

эффективностью и простой управления. С появлением IGBT-транзисторов 

появилась возможность реализации преобразователей, работающих на более 
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высоких напряжениях, что позволяет разрабатывать коммутационные 

устройства большой мощности [30]. Этому способствует высокая 

эффективность, стойкость IGBT-транзисторов к сквозным токам, высокая 

устойчивость к значениям нарастания напряжения dU/dt при работе на 

высоких напряжениях [31]. Также набирают популярность полупроводники на 

основе нитрида галлия [32] и карбида кремния [33].  

1.4 Резонансное переключение и «мягкая» коммутация 

полупроводниковых ключей 

Быстрые темпы развития современной промышленности приводят к 

росту требований, предъявляемых к импульсным преобразователям. 

Первостепенными являются задачи повышения таких параметров, как 

эффективность работы устройств, производительность. Актуальными 

аспектами является снижение материальных, временных, производственных 

затрат на разработку и производство изделий, повышение уровня плотности 

монтажа, улучшение удельных массогабаритных характеристик. Данные 

задачи применимы ко всем сферам радиоэлектронной промышленности и к 

системам электродвижения в том числе. Одним из способов реализации 

указанных задач является замена преобразователей, работающих по принципу 

«жёсткой» коммутации силовых транзисторов, на резонансные 

преобразователи (РП), реализующие принцип «мягкого» переключения 

полупроводниковых элементов [34]. Применение данных схем позволяет 

существенно повысить эффективность использования электрической энергии, 

улучшить удельные массогабаритные характеристики устройств, снизить 

уровни электромагнитного излучения, распространяющиеся во время работы 

устройств, а также влечёт за собой дополнительный положительный 

экономический и экологический эффект. 

Первое применение резонансных преобразователей в составе систем 

электродвижения заключалось в использовании данного  схемотехнического 

решения в составе силового модуля для устройства индукционного заряда 
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АКБ, реализованного в середине 1990-х годов в рамках программы по 

созданию электромобиля EV1 компанией General Motors [35], [36]. Мощность 

разработанных в то время зарядных устройств составляла от 1,5 до 130 кВт.  

Резонансные преобразователи сыграли значительную роль в развитии 

технологий беспроводного заряда АКБ и силовой электроники в целом. Для 

использования РП в составе систем электродвижения существует ряд причин, 

обуславливающих их превосходство по сравнению с другими топологиями 

преобразователей, а именно: 

1) трансформаторы по своей природе не идеальны. Коэффициент связи 

между первичной и вторичной обмоткой не идеален ввиду наличия у 

трансформатора индуктивности рассеяния [37]. Кроме того, значение данного 

параметра может существенно меняться из-за различных пространственных 

положений вторичной обмотки, установленной на ТС, и первичной обмотки, 

расположенной со стороны зарядного устройства. Также на величину 

индуктивности рассеяния значительное влияние оказывает длина кабельных 

линий; 

2) работа на достаточно высоких частотах, характерная для РП, 

способствует минимизации массогабаритных размеров пассивных 

компонентов, расположенных в резонансной цепи; 

3) синусоидальная форма тока, наблюдаемая в первичной цепи РП, 

способствует меньшему нагреву всего устройства в целом, а также 

минимизирует высокочастотные электромагнитные колебания, являющиеся 

важным аспектом при реализации систем беспроводного заряда и системы 

электроснабжения ТС в целом. 

 Для корректной работы устройств с «жёсткой» коммутацией 

необходимо, чтобы трансформатор обладал как можно меньшей 

индуктивностью рассеяния. Для РП величина индуктивности рассеяния может 

быть эквивалентна величине индуктивности намагничивания 

трансформатора. Резонансный конденсатор обеспечивает «мягкое» 
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переключение во всей рабочей области, увеличивая при этом резонансные 

токи и уменьшая токи в первичной обмотке трансформатора и 

соединительных проводах соответственно. Омические потери в меди при 

снижении тока также уменьшаются. 
 

1.4.1 Переключение при нулевом напряжении 

Увеличение частоты коммутации силовых ключей ведёт к снижению 

массогабаритных характеристик пассивных компонентов, но ввиду роста 

частоты увеличиваются и потери на полупроводниковых элементах, снижая 

при этом эффективность преобразования энергии. В резонансных 

преобразователях осуществляется «мягкая» коммутация ключей, 

обусловленная наличием пассивных компонентов, таких как катушки 

индуктивности и конденсаторы, формирующие квазисинусоидальные токи и 

напряжения в силовой цепи. Переключение происходит в моменты перехода 

через ноль тока (переключение при нулевом токе) и напряжения 

(переключение при нулевом напряжении) [38]. Из рисунка 10, на котором 

представлены формы тока и напряжения, протекающие через транзистор при 

«жёстком» и «мягком» переключении, видно, что при реализации «мягкого» 

переключения ток изменяется  по синусоидальному закону.  

 

Рисунок 10. Формы тока и напряжения через транзистор при «жёстком» и 

«мягком» переключении 

 Заштрихованные области на рисунке – электрические потери, 

выделяемые на полупроводниковых элементах в процессе коммутации. 
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Типичная схема, демонстрирующая переключение при нулевом напряжении, 

состоит из полупроводникового ключа и подключенного параллельно ему 

диода и резонансного конденсатора. Резонансный дроссель, в качестве 

которого может быть использована индуктивность рассеяния трансформатора, 

устанавливается последовательно с данной цепью.  

 При включении транзистора ток в дросселе линейно нарастает. В момент 

выключения энергия, накопленная в дросселе, поступает в резонансный 

конденсатор, в результате чего напряжение на конденсаторе, а следовательно 

и на ключе, увеличивается и имеет синусоидальную форму. Диод блокирует 

протекание отрицательной полуволны напряжения. В этот момент времени 

значения тока и напряжения на полупроводниковом ключе близки нулю, 

следовательно при его включении потери будут минимальны [39]. Схема и 

графики работы, демонстрирующие принцип работы преобразователя при 

переключении с нулевым напряжением, изображена на рисунке 11. 

 

Рисунок 11. Схема и графики работы преобразователя при переключении с 

нулевым напряжением 

1.4.2 Переключение при нулевом токе 

Типичная схема преобразователя, функционирующего в режиме 

переключения при нулевом токе, состоит из полупроводникового ключа, 

включенного последовательно с резонансным дросселем, и диода, 

установленного параллельно ключу. Резонансный конденсатор подключается 

параллельно данной цепи. В качестве резонансного дросселя, как и в режиме 
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работы с переключением при нулевом напряжении, может быть использована 

индуктивность рассеяния трансформатора. 

При выключении транзистора резонансный конденсатор заряжается от 

источника тока, в результате чего в конденсаторе накапливается энергия и 

напряжение на нём возрастает. При включении транзистора энергия, 

накопленная в конденсаторе, поступает в резонансный дроссель, через 

который начинает протекать ток по синусоидальному закону [40]. 

Положительная полуволна тока протекает через транзистор, в то время как 

отрицательная полуволна протекает через антипараллельный диод. При 

протекании тока через диод на нём падает напряжение, определяемое типом и 

структурой диода. Ток через ключ в этот момент времени практически равен 

нулю. При выключении транзистора в этот период протекания тока через диод 

электрические потери на силовом ключе будут минимальны. Схема и графики 

работы, демонстрирующие принцип работы преобразователя при 

переключении с нулевым током, изображена на рисунке 12. 

 

Рисунок 12. Схема и графики работы преобразователя при переключении  

с нулевым током 
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1.4.3 Тенденции развития полупроводниковых структур и их 

применение в устройствах с «мягкой» коммутацией полупроводниковых 

ключей 

Развитие систем силовой электроники неразрывно связано с развитием 

технологий производства полупроводниковых компонентов, 

совершенствованием элементной базы. Биполярные транзисторы на основе 

германия были вытеснены биполярными транзисторами на основе кремния, 

которые, в свою очередь, были заменены мощными МОП-транзисторами. С 

изобретением IGBT были открыты новые возможности для систем 

электропитания, электроснабжения. Транзисторы на основе технологий 

MOSFET и IGBT имеют существенные функциональные преимущества по 

сравнению с биполярными транзисторами. В настоящее время, в связи с 

развитием технологий по производству полупроводниковых компонентов с 

широкой запрещённой зоной, наблюдается очередной этап в развитии систем 

силовой электроники. Данные устройства, изготавливаемые на базе карбида 

кремния (SiC) и нитрида галлия (GaN), имеют существенно более высокие 

рабочие частоты переключения, по сравнению с MOSFET и IGBT 

транзисторами, обладают более высокой эффективностью преобразования 

энергии и высокими значениями рабочих температур [41]. SiC-транзисторы 

рассчитаны для работы на напряжениях в несколько киловольт, как и IGBT 

транзисторы, но обладают частотой переключения, существенно 

превышающей частоту переключения MOSFET транзисторов.  

Первые коммерческие GaN транзисторы (eGaN) имели максимальную 

величину напряжения сток-исток не более 200 В [42]. Помимо низкого 

сопротивления открытого канала и низких значений выходной ёмкости, к 

преимуществам данного типа транзисторов стоит отнести нулевое время 

обратного восстановления антипараллельного (обратного) диода ввиду 

особенностей структуры кристалла [43]. С развитием уровня технологий 

появились коммерческие решения, предназначенные для работы на 



41 

 

 

 

напряжения до 650 В – GaN HEMT [44]. В целом GaN транзисторы идеально 

подходят для применения в составе низковольтной аппаратуры при 

коммутации токов в несколько десятков ампер на частотах до нескольких 

десятков мегагерц [45].  

В последние годы были проведено много исследований, направленных 

на изучение структуры GaN HEMT и преобразователей, разработанных с 

использованием данных транзисторов. В работах [46], [47], [48], [49], [50], [51] 

выявлено, что при использовании GaN транзисторов в составе 

коммутационных устройств наблюдается существенное повышение 

эффективности преобразования энергии. 

Особенность работы полупроводниковых устройств с широкой 

запрещённой зоной заключается в том, что в данном типе устройств на 

перемещения электрона из валентной зоны в зону проводимости необходимо 

потратить существенно большую энергию, чем в случае с обычным 

кремниевым транзистором. Так, обычные кремниевые МОП-транзисторы 

имеют ширину запрещённой зоны 1,12 эВ, в то время как ширина запрещённой 

зоны для SiC-транзисторов составляет 3,26 эВ. Свойства полупроводниковых 

материалов приведены в таблице 3. 

Таблица 3 - Свойства полупроводниковых материалов 

Параметр Si 4H-SiC GaN 

Ширина запрещённой зоны, эВ 1,12 3,26 3,5 

Подвижность электронов, см2/В·с 1400 900 1250 

Подвижность дырок, см2/В·с 600 100 200 

Электрическая прочность, МВ/см 0,3 3 3 

Теплопроводность, Вт/см·С 1,5 4,9 1,3 

Предельная температура перехода, ºС 150 600 400 

  
Широкозонные полупроводники способны выдерживать существенно 

большие пробивные напряжения ввиду существенного увеличения 

электрической прочности, что способствует уменьшению толщины кристалла, 
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уменьшению сопротивления открытого канала и увеличению нагрузочной 

способности. На рисунке 13 приведено распределение полупроводниковых 

структур по уровням мощности и рабочим частотам, актуальное для 

применения в электротехнических комплексах и системах преобразования 

электрической энергии.  

 

Рисунок 13. Распределение полупроводниковых структур по уровням 

мощности и рабочим частотам 

Для применения в составе резонансных преобразователей биполярные 

транзисторы не используются, в то время как MOSFET, IGBT, SiC и GaN 

транзисторы получили большое распространение при использовании в составе 

данной топологии силовых преобразователей. 

В зависимости от параметров питающей сети, требований, 

предъявляемых к конечному изделию, осуществляется выбор тех или иных 

типов транзисторов для применения в составе полупроводниковых 

преобразователей. Так, для работы на высоких напряжениях наиболее 

предпочтительны IGBT и SiC транзисторы, в то время как для работы с 

низкими напряжениями и малыми токами наиболее подходят MOSFET и GaN 

транзисторы. Данный выбор обусловлен эффективностью использования 

элементов, определяемой величиной потерь на полупроводниковом элементе 
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при прохождении через него электрического тока, а также особенностями 

функционирования того или иного типа транзистора.  

В общем случае величина статических потерь на МОП-транзисторе во 

включенном состоянии зависит от величиной сопротивления открытого 

канала и определяется выражением: 

 𝑃 = 𝐼𝐷
2 · 𝑅𝐷𝑆(𝑜𝑛),                                                (1) 

где ID – ток стока; RDS(on) – сопротивление открытого канала транзистора. 

 Упрощённая эквивалентная схема МОП-транзистора изображена на 

рисунке 14 и представляет собой идеальный переключатель с последовательно 

включенным резистором. Параллельно этой цепи подключается конденсатор, 

определяющий выходную ёмкость транзистора. Каждый раз при включении 

транзистора выходная ёмкость транзистора разряжается через сопротивление 

открытого канала. Полевой МОП-транзистор в режиме работы с 

переключением при нулевом токе включается при высоком уровне 

напряжения сток-исток. В данный момент возникают потери, связанные с 

перезарядом выходной ёмкости. Кроме того, ввиду наличия значительной 

реактивной перегрузки по току, потери на проводимость будут достаточно 

высокими. Ввиду указанных явлений применение полевого МОП-транзистора 

в системах с переключением при нулевом токе неэффективно. 

 

Рисунок 14. Упрощённая эквивалентная схема МОП-транзистора 

При рассмотрении принципа работы полевого МОП-транзистора в 

режиме с переключением при нулевом напряжении полупроводниковый 

элемент включается без напряжения между стоком и истоком, поэтому потери 
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на перезаряд ёмкости и связанные с этим явления отсутствуют. Ввиду того, 

что время выключения транзистора очень мало, потери на выключении будут 

минимальными. 

Так как полупроводниковые элементы на основе SiC и GaN относятся к 

полевым МОП-транзисторам, механизм работы ключей в режиме коммутации 

при нулевом токе и нулевом напряжении в устройствах с широкой 

запрещённой зоной полностью идентичен процессам, протекающим в 

MOSFET транзисторах. 

Величина электрических потерь, выделяемых на устройствах, имеющих 

структуру IGBT, при протекании через них тока определяется таким 

параметром, как напряжение насыщения транзистора – падение напряжения 

на включенном транзисторе. Данный параметр зависит как от величины тока 

коллектора, так и от значений температуры, а также типа IGBT транзистора. 

Так, для PT-IGBT величина параметра напряжения насыщения  будет падать 

пропорционально температуре кристалла в диапазоне номинальных токов, в 

то время как для NPT-IGBT характер изменения будет противоположный – 

напряжение насыщения транзистора растёт пропорционально температуре 

кристалла [52]. В общем случае величина статических потерь на IGBT 

транзисторе определяется выражением: 

𝑃 = 𝐼𝐶𝐸 · 𝑈𝐶𝐸 𝑠𝑎𝑡,                                                (2) 

где ICE – величина тока коллектор-эмиттер; UCE sat – напряжение насыщения 

коллектор-эмиттер.  

 Эквивалентная схема IGBT транзистора приведена на рисунке 15 и по 

своей структуре представляет из себя силовой биполярный pnp-транзистор, 

управляемый MOSFET [53]. Недостатком представленной структуры является 

сложность процесса выключения полупроводникового элемента. Чтобы 

быстро выключить pnp-транзистор, необходимо снизить напряжение затвор-

эмиттер ниже порогового уровня. Однако в области дрейфа остаются носители 

заряда ввиду наличия ёмкости Миллера [54]. IGBT транзистор продолжает 
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проводить ток до тех пор, пока не произойдёт естественная рекомбинация 

носителей заряда. Данное явление носит название токовый хвост. Для того, 

чтобы ускорить процесс рекомбинации носителей заряда и, следовательно, 

выключить силовой IGBT транзистор необходимо на затвор подать 

отрицательное напряжения на уровне -5…-7 В.  

 

Рисунок 15. Эквивалентная схема IGBT транзистора 

При рассмотрении принципа работы IGBT транзистора в режиме с 

переключением при нулевом напряжении полупроводниковый элемент 

должен коммутировать ток. Даже несмотря на то, что напряжение на силовом 

ключе возрастает по синусоидальному закону, ввиду наличия токового хвоста 

электрические потери при выключении транзистора будут довольно 

существенны. Ввиду этого силовой ключ со структурой IGBT не 

рекомендуется использовать в режиме работы с переключением при нулевом 

напряжении. 

В режиме работы IGBT транзистора с переключением при нулевом токе 

внешняя цепь определяет величину тока в полупроводниковом элементе. 

Переключение осуществляется при нуле тока, ввиду этого явление токового 

хвоста не наблюдается. Также в данном режиме работы отсутствует и другая 

проблема IGBT транзистора, связанная с тем, что силовой ключ не может 

закрыться и пропускает через себя бесконечный ток, что в конечном итоге 

приводит к перегреву кристалла и выходу транзистора из строя. В режиме 

работы IGBT транзистора с переключением при нулевом токе отрицательная 

полуволна резонансного тока протекает через обратный диод. В течение этого 
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времени к IGBT прикладывается отрицательное напряжение, и ток протекает 

через диод внутреннего полевого транзистора в базу pnp-транзистора, тем 

самым закрывая его. 

1.5 Выводы  

Подводя итог проведённому анализу, можно констатировать 

следующее: 

1. Совершенствование технологий электродвижения наземного, 

воздушного и морского назначения является приоритетным направлением 

развития отечественной и мировой промышленности. 

2. Применение технологий высокотемпературной 

сверхпроводимости и криогенного охлаждения преобразовательной техники в 

системах электродвижения позволяет реализовывать мощные 

исполнительные механизмы, работающие в диапазоне нескольких единиц-

десятков мегаватт с высокими удельными массогабаритными 

характеристиками. 

3. Энергоэффективность работы систем электроснабжения 

транспортных средств во многом определяется эффективностью работы 

полупроводниковых преобразователей электрической энергии, основные 

направления повышения энергоэффектвности: 

- увеличение рабочего напряжения; 

- снижение потерь в преобразователях за счёт использования мягкой 

коммутации полупроводниковых вентилей; 

- уменьшение потерь в преобразователях за счёт улучшения электронной 

компонентной базы; 

- размещение электрооборудования систем электродвижения (для 

высоких диапазонов мощностей) в криогенной среде. 

4. Целесообразно использование резонансных полупроводниковых 

преобразователей в составе систем электродвижения, это позволяет 
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осуществлять преобразование мощности при низких значениях потерь и 

электромагнитных помех.  

5. Совершенствование электронной компонентной базы и 

выполнение исследований, направленных на определение характеристик 

полупроводниковых вентилей статических преобразователей при 

функционировании  в криосреде,  позволит создавать эффективные 

преобразователи тока и напряжения для систем электродвижения, 

обладающие высокими удельными массогабаритными характеристиками. 
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ГЛАВА 2. АНАЛИТИЧЕСКИЙ РАСЧЁТ И ИССЛЕДОВАНИЕ РЕЖИМОВ 

РАБОТЫ ОСНОВНЫХ ТИПОВ РЕЗОНАНСНЫХ ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ 

Резонансные преобразователи (РП) получили широкое распространение 

в устройствах электропитания и системах индукционного заряда АКБ 

благодаря высоким энергетическим характеристикам и низкой эмиссии 

электромагнитных помех [55]. В общем случае источник вторичного 

электропитания, функционирующий по принципу резонансного 

переключения транзисторов, имеет структуру, представленную на рисунке 16.  

 
Рисунок 16. Структурная схема резонансного преобразователя 

Передаточная функция H(s) данного преобразователя определяется 

выражением: 

𝐻(𝑠) =  
𝑈𝑟(𝑠)

𝑈𝑔(𝑠)
,      (3) 

где Ur(s) – напряжение на нагрузке, Ug(s) – входное напряжение 

Ключевым функциональным узлом данных преобразователей является 

резонансный контур, обусловленный резонансной индуктивностью и 

резонансной ёмкостью либо их комбинацией. Тип преобразователя 

определяется исходя из способа соединения данных компонентов. Токи и 

напряжения, сформированные в резонансном контуре, передаются в нагрузку. 

Не смотря на всё многообразие существующих РП [56], наибольшее 

распространение получили следующие [57]: 

 РП с последовательным резонансным контуром; 

 РП с параллельным резонансным контуром; 

 РП с последовательно-параллельным резонансным контуром. 
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2.1 Резонансный преобразователь с последовательным LC 

резонансным контуром 

В резонансных преобразователях с последовательным резонансным 

контуром [58] цепь инвертора и цепь нагрузки включены последовательно с 

резонансной цепью. Эквивалентная схема данного преобразователя приведена 

на рисунке 17. 

 

Рисунок 17. Эквивалентная схема преобразователя с последовательным  

резонансным контуром 

Основным способом регулировки выходного напряжения в системах, 

построенных по принципу резонансного преобразования, является частотное 

управление. При изменении частоты переключения транзисторных ключей 

величина индуктивного сопротивления изменяется прямо пропорционально 

частоте коммутации полупроводниковых элементов, в то время как ёмкостное 

реактивное сопротивление имеет обратно пропорциональную зависимость от 

изменения рабочей частоты. В момент времени, когда величина индуктивного 

сопротивления равна величине ёмкостного сопротивления (а фаза смещена на 

180º), возникает эффект резонанса. Резонансная частота ɷ0 для РП с 

последовательным резонансным контуром определяется следующим 

выражением: 

ɷ0 = 2𝜋𝑓0 =
1

√𝐿𝑟𝐶𝑟
,                                                (4) 

где 𝑓0 – частота коммутации ключей; Lr – величина индуктивности 

резонансного дросселя; Сr – величина ёмкости резонансного конденсатора. 
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Одними из наиболее важных параметров колебательного контура 

(помимо резонансной частоты) являются добротность контура Q и 

характеристическое (волновое) сопротивление  𝑍0. Волновым сопротивлением 

колебательного контура называется величина реактивного сопротивления 

резонансного дросселя и резонансного конденсатора на резонансной частоте. 

Волновое сопротивление вычисляется по формуле: 

𝑍0 = √
𝐿𝑟

𝐶𝑟
= 𝜔0𝐿 =

1

𝜔0𝐶
,                                                (5) 

Добротность контура – это параметр, определяющий амплитуду и 

ширину амплитудно-частотной характеристики (АЧХ) в момент резонанса и 

показывающий во сколько раз запасы энергии в контуре больше, чем потери 

за один период колебаний. Добротность обратно пропорциональна скорости 

затухания собственных колебаний в системе, то есть чем выше добротность 

колебательного контура, тем меньше потери энергии за каждый период 

колебаний и тем медленнее данные колебания будут затухать. Добротность 

колебательного контура учитывает наличие активного сопротивления 

нагрузки Rн, а также сопротивление открытого канала МОП-транзистора rds(on), 

активное сопротивление резонансной ёмкости rC и резонансной 

индуктивности rL и определяется выражением: 

𝑄 =  
ɷ0𝐿𝑟

𝑅
=

1

ɷ0𝐶𝑟𝑅
=

𝑍0

𝑅
=

√
𝐿𝑟
𝐶𝑟

𝑅
      (6) 

𝑅 =  𝑅н + 𝑟𝑑𝑠(𝑜𝑛) + 𝑟𝑐 + 𝑟𝐿     (7) 

Используя выражения (5) и (6), определим входной импеданс 

последовательного резонансного контура: 

𝑍 = 𝑅 + 𝑗ɷ𝐿 +
1

𝑗ɷ𝐶
= 𝑅 + 𝑗 (ɷ𝐿 −

1

ɷ𝐶
) = 𝑅 [1 + 𝑗𝑄 (

ɷ

ɷ0
−

ɷ0

ɷ
)] = 

=  𝑍0 [
𝑅

𝑍0
+ 𝑗 (

𝜔

𝜔0
−

𝜔0

𝜔
)] = |𝑍|𝑒𝑗𝜓 = 𝑅 + 𝑗𝑋,   (8) 

|𝑍| = 𝑅√1 + 𝑄2 (
ɷ

ɷ0
−

ɷ0

ɷ
)

2
= 𝑍0√

1

𝑄2
+ (

ɷ

ɷ0
−

ɷ0

ɷ
)

2
= 𝑍0√(

𝑅

𝑍0
)2 + (

ɷ

ɷ0
−

ɷ0

ɷ
)

2
  (9) 
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𝜑 = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 [𝑄 (
ɷ

ɷ0
−

ɷ0

ɷ
)]    (10) 

где𝜑 – угол между током и напряжением в резонансном контуре. 

𝑅 = |𝑍| cos 𝜑     (11) 

𝑋 = |𝑍| sin 𝜑     (12) 

Выражение (10) показывает, что при стремлении частоты коммутации 

ключей к резонансной (ɷ → ɷ0) импеданс РП с последовательным 

резонансным контуром стремится к нулю. На рисунке 18 приведена 

зависимость импеданса резонансного контура от величины нагрузки и частоты 

коммутации ключей. 

 

Рисунок 18. Зависимость импеданса последовательного резонансного 

контура от величины нагрузки и частоты коммутации ключей 

 На рисунке 19 приведена зависимость угла между током и напряжением 

в резонансном контуре от величины нагрузки. При частоте коммутации 

ɷ < ɷ0 угол 𝜑 имеет отрицательные значения, что означает, что РП работает 

на ёмкостную нагрузку. При частоте коммутации ɷ > ɷ0 угол 𝜑 имеет 

положительные значения, что означает, что РП работает на индуктивную 

нагрузку. 
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Рисунок 19. Зависимость угла между током и напряжением в 

последовательном резонансном контуре от величины нагрузки 

На рисунке 20 представлен график зависимости величины передаточной 

функции от частоты коммутации при различных значениях нагрузки. Так как 

индуктивное и ёмкостное сопротивления в момент резонанса взаимно 

компенсируют друг друга, суммарное сопротивление резонансного контура 

близко к нулю. Входное напряжение Vd делится между сопротивлением 

резонансного контура и сопротивлением нагрузки. Ввиду того, что 

получившаяся схема работает как делитель напряжения, коэффициент 

передачи постоянного напряжения РП с последовательным резонансным 

контуром всегда меньше 1. Величина выходного напряжения определяется 

величиной частоты коммутации ключей, однако при малых нагрузках 

сопротивление на выходе РП очень велико по сравнению с сопротивлением 

резонансной цепи, из-за чего всё входное напряжение переходит в нагрузку. 

Это делает практически невозможным регулировку выходного напряжения. 

Теоретически, частота должна быть бесконечной, чтобы регулировать 

выходное напряжение преобразователя при работе на холостом ходу.  
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Рисунок 20. Зависимость передаточной функции РП с последовательным 

резонансным контуром от частоты коммутации 

2.1.1 Работа РП с последовательным резонансным LC контуром на 

частоте ниже частоты резонанса 

Электрическая принципиальная схема полумостового резонансного 

преобразователя с последовательным резонансным контуром приведена на 

рисунке 21.  

 

Рисунок 21. Полумостовой резонансный преобразователь с 

последовательным  резонансным контуром 

Как упоминалось ранее, при работе РП на частоте ниже частоты 

резонанса последовательный резонансный контур работает как ёмкостная 
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нагрузка. Следовательно, в момент коммутации ключей ток имеет 

положительное значение в момент включения транзистора и отрицательное в 

момент выключения. Так, в момент открытия транзистора VT2 (рисунок 21) 

ток протекает через антипараллельный (обратный) диод транзистора VT1. 

Напряжение на транзисторе VT2 уменьшается, напряжение на транзисторе 

VT1 увеличивается. Далее ток перестаёт протекать через антипараллельный 

диод транзистора VT1 и начинает протекать через транзистор VT2.  

При включении МОП-транзистора существует три эффекта, влияющие 

на скорость процесса и величину электрических потерь: 

1. Обратное восстановление антипараллельного диода транзистора; 

2. Разряд выходной ёмкости; 

3. Эффект Миллера. 

2.1.1.1 Обратное восстановление антипараллельного диода 

Наибольшее влияние на величину потерь и надёжность 

функционирования РП с последовательным резонансным контуром при 

частоте коммутации ключей ниже частоты резонанса оказывает время 

обратного восстановления антипараллельного диода, когда диод выключается. 

Данный элемент является частью структуры кристалла и его наличие 

обусловлено особенностями технологии производства МОП-транзисторов. 

Диод выключается при больших значениях скорости нарастания напряжения 

dU/dt, как следствие – при больших значениях скорости нарастания тока dI/dt, 

ввиду чего наблюдается протекание большого тока обратного восстановления 

диода. Данный ток протекает через второй транзистор в стойке полумоста, так 

как путь протекания через резонансный контур ограничен наличием 

резонансной индуктивности. Ввиду этого, в моменты переключения 

возникают пиковые токи, величина которых может на порядок превышать 

номинальный ток транзистора. Превышение тока может привести к выходу 

транзистора из строя, увеличению сопротивления открытого канала, росту 

электромагнитных помех. 
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Также полевой МОП-транзистор может не закрыться в случае 

вторичного пробоя из-за выхода из строя паразитного биполярного 

транзистора [59]. Структура полевого МОП-транзистора с паразитными 

элементами приведена на рисунке 22. Область проводимости в структуре 

данного элемента выполняет функцию базы биполярного транзистора, сток – 

функцию коллектора, исток – эмиттера. Если антипараллельный диод смещён 

в прямом направлении в момент закрытия транзистора, паразитный 

биполярный транзистор может быть открыт током обратного восстановления 

диода. Вторичный пробой биполярного транзистора может привести к пробою 

МОП-транзистора. Величина напряжения вторичного пробоя составляет 

около 50% от максимально допустимого рабочего напряжения элемента. 

Ввиду указанных особенностей функционирования МОП-транзисторов, 

режим работы на частоте ниже резонансной является критичным для РП. 

 

Рисунок 22. Эквивалентная схема n-канального МОП-транзистора 

Для компенсации явления обратного восстановления внутреннего диода 

МОП-транзистора возможна установка внешнего антипараллельного диода 

Шоттки. Падение напряжения на данном элементе существенно меньше, чем 

на внутреннем диоде, соответственно большая часть обратного тока будет 

протекать через диод Шоттки, уменьшая при этом ток обратного 

восстановления внутреннего диода транзистора.  

Также для компенсации коммутационных выбросов тока возможна 

установка последовательно с МОП-транзистором диода и параллельно с 
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данной цепочкой быстровосстанавливающегося диода. Применение данного 

схемотехнического решения ограничивает возможность пропускать ток через 

антипараллельный диод транзистора. Однако при данном подходе есть 

существенные недостатки, заключающиеся в увеличении количества внешних 

элементов в составе ИВЭП, а также тот факт, что на последовательном диоде 

будет наблюдаться падение напряжения, ввиду чего снижается общая 

эффективность схемы. Коммутационные выбросы напряжения могут 

существенно превышать величину напряжения на DC-шине, ввиду чего 

следует выбирать транзистор и диод на более высокие рабочие напряжения, 

как следствие увеличивается сопротивление открытого канала МОП-

транзистора, из-за чего снижается общая эффективность данной системы. 

Описанные методы способствуют уменьшению величины 

коммутационных выбросов тока и напряжения, но не способны полностью 

устранить данные явления. Для ограничения выбросов напряжения возможна 

установка снабберов, в то время как для ограничения выбросов тока из-за 

явления обратного восстановления антипараллельного диода транзистора в 

цепь стока устанавливаются последовательно малые индуктивности. 

2.1.1.2 Перезаряд выходной ёмкости 

При работе на частоте ниже резонансной потери на выключение равны 

нулю, в то время как потери на включение отличны от нуля. В процессе 

коммутации ключей осуществляется перезаряд выходных ёмкостей 

транзисторов. Во включенном состоянии выходная ёмкость разряжается, в 

выключенном – заряжается до величины напряжения на шине питания. 

Предположим, что в начальный момент времени верхний транзистор включён 

и выходная ёмкость полностью разряжена. В момент выключения энергия от 

источника поступает на заряд выходной ёмкости верхнего транзистора и 

определяется выражением: 

W =  ∫ 𝑈𝑖𝑛𝐼𝐶𝑜𝑢𝑡𝑑𝑡 =  𝑈𝑖𝑛
𝑇

0
∫ 𝐼𝐶𝑜𝑢𝑡𝑑𝑡 =  𝑈𝑖𝑛𝑄

𝑇

0
,   (13) 

где 𝐼𝐶𝑜𝑢𝑡 – ток заряда выходной ёмкости, Q – величина заряда конденсатора.  
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Предположив, что выходная ёмкость транзистора 𝐶𝑜𝑠𝑠 имеет линейных 

характер, получаем, что заряд конденсатора равен: 

𝑄 =  𝑈𝑖𝑛𝐶𝑜𝑠𝑠      (14) 

 Энергия, запасённая в выходной ёмкости при входном напряжении 

𝑈𝑖𝑛 равна: 

𝑊𝐶 =
1

2
𝑈𝑖𝑛𝑄 =  

1

2
 𝑈𝑖𝑛

2 𝐶𝑜𝑠𝑠     (15) 

 Зарядный ток выходной ёмкости верхнего транзистора протекает через 

сопротивление открытого канала нижнего транзистора, а также через 

сопротивление, обусловленное выводами компонента. Энергия, рассеиваемая 

на данных сопротивлениях, равна: 

𝑊К = 𝑊 −  𝑊𝐶 =  
1

2
 𝑈𝑖𝑛

2 𝐶𝑜𝑠𝑠     (16) 

 В момент времени, когда открыт верхний транзистор, его выходная 

ёмкость разряжается через сопротивление открытого канала этого же 

транзистора, таким образом энергия, рассеиваемая в процессе заряда и разряда 

выходной ёмкости транзистора, определяется выражением: 

𝑊𝑠𝑤 = 𝑈𝑖𝑛
2 𝐶𝑜𝑠𝑠       (17) 

 Потери при включении транзистора 𝑃𝑜𝑛_𝑠𝑤равны: 

𝑃𝑜𝑛_𝑠𝑤 =
𝑊𝑠𝑤

𝑇
=  

1

2
𝑓𝑈𝑖𝑛

2 𝐶𝑜𝑠𝑠     (18) 

 Общая мощность потерь 𝑃𝑠𝑤 , обусловленная процессами перезаряда 

выходной ёмкости транзистора, определяется выражением: 

𝑃𝑠𝑤 =
𝑊𝑠𝑤

𝑇
=  𝑓𝑈𝑖𝑛

2 𝐶𝑜𝑠𝑠      (19) 

 Выражение (19) показывает, что величина динамических потерь на 

транзисторе напрямую зависит от величины выходной ёмкости элемента. 

2.1.1.3 Эффект Миллера 

 При работе полевых МОП-транзисторов наблюдается такое явление, как 

эффект Миллера [60]. На рисунке 23 приведены формы сигналов напряжения 

затвор-исток Ugs и сток-исток Uds при включении транзистора. В течение 

периода времени, когда напряжение на затворе Ugs меньше значения 
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порогового напряжения Ut – МОП-транзистор закрыт. При превышении 

значения порогового напряжения на затворе транзистор открывается, 

напряжение сток-исток падает практически до нуля. В течение данного 

временного интервала напряжение на затворе изменяется на величину ∆Ugs, 

напряжение сток-исток – на величину ∆Uds.  

 

Рисунок 23. Формы сигналов напряжения затвор-исток и сток-исток при 

включении транзистора 

 Скорость изменения напряжения сток-исток относительно скорости 

изменения напряжения затвор-исток транзистора определяется параметром 

𝐴𝑈, который равен: 

𝐴𝑈 =  
∆𝑈𝑔𝑠

∆𝑈𝑑𝑠
      (20) 

Ёмкость затвор-сток транзистора называется ёмкостью Миллера С𝑚 и 

определяется выражением: 

С𝑚 = (1 − 𝐴𝑈)𝐶𝑔𝑠    (21) 

Входная ёмкость МОП-транзистора равна: 

С𝑖 = 𝐶𝑔𝑠 + 𝐶𝑚 =  𝐶𝑔𝑠 + (1 − 𝐴𝑈)𝐶𝑔𝑠  (22) 

Таким образом наблюдается увеличение времени изменения 

напряжения затвор-исток, ввиду чего процесс включения транзистора 

замедляется. Ввиду того, что напряжение затвор-исток увеличивается, а 

напряжения сток-исток в момент включения уменьшается, ёмкость Миллера 
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оказывается существенное влияние на работу транзистора уменьшая скорость 

переключения, увеличивая входную ёмкость и, соответственно,  величину 

заряда входной ёмкости, повышая требования к драйверу для управления 

транзистором. 

2.1.2 Работа РП с последовательным резонансным LC контуром на 

частоте выше частоты резонанса 

При работе РП на частотах выше частоты резонанса колебательный 

контур представляет из себя индуктивную нагрузку. Это означает, что ток 

через резонансный контур отстаёт от напряжения на величину угла фазового 

сдвига 𝜑, причём 𝜑 > 0. В момент открытия транзистора через него протекает 

отрицательный ток, в момент закрытия – положительный.  

При закрытии транзистора VT1 (рисунок 21) происходят следующие 

процессы: в момент закрытия напряжение сток-исток транзистора VT1 

увеличивается, напряжение сток-исток транзистора VT2 уменьшается. В 

момент времени, когда напряжение сток-исток транзистора VT2 достигнет 

значений около -0,7 В, ток начинает протекать от транзистора VT1 через 

антипараллельный диод VT2. Транзисторы выключаются при нулевом 

напряжении сток-исток, но фактически оказывается, что на антипараллельном 

диоде транзистора существует падение напряжения. Так, в момент открытия 

транзистора VT2 через данный компонент протекает отрицательный ток. 

Падение напряжения на антипараллельном диоде при этом около -1 В, ввиду 

чего при открытии транзистора исключается влияние эффекта Миллера, 

входная ёмкость не увеличивается и, как следствие, повышается 

быстродействие и снижаются потери на включение. Ток обратного 

восстановления антипараллельного диода транзистора VT1 является частью 

синусоидальной волны тока переключения в тот момент времени, когда через 

транзистор VT2 начинает протекать ток, из чего следует, при работе РП с 

последовательным контуром на частотах выше частоты резонанса 

допускается, чтобы транзисторы имели медленные антипараллельные диоды. 
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Напряжение на диоде в период обратного восстановления, когда транзистор 

находится в открытом состоянии, поддерживается на уровне 1 В. Данный 

процесс способствует снижению электрических потерь мощности, связанных 

с явлением обратного восстановления диода. 

Включение транзистора возможно как в период прямого протекания 

через него тока, так и в период обратного протекания, обусловленного 

явлением обратного восстановления антипараллельного диода 

противоположного транзистора, ввиду чего величина «мёртвого» времени и 

длительность открытого состояния транзисторов могут быть увеличены. 

Однако чрезмерное увеличение длительности «мёртвого» времени может 

привести к появлению коммутационных выбросов тока и напряжения и 

дополнительным потерям на переключение. 

При работе на частотах выше частоты резонанса потери при включении 

транзистора равны нулю. В момент выключения значения тока и напряжения 

на транзисторе не равны нулю, что обуславливает наличие потерь при 

выключении транзистора. Кроме того, из-за наличия эффекта Миллера 

увеличивается величина входной ёмкости транзистора, из-за чего 

уменьшается скорость выключения полупроводникового ключа.  

2.2 Резонансный преобразователь с параллельным резонансным LC 

контуром 

В рассмотренном выше резонансном преобразователе с 

последовательным резонансным контуром сопротивление нагрузки соединено 

последовательно с резонансной LC-цепью, в результате чего при увеличении 

величины сопротивления нагрузки наблюдается уменьшение тока, который 

протекает в резонансной цепи и силовых ключах. В резонансных 

преобразователях с параллельным резонансным контуром [61] нагрузка 

подключается параллельно резонансному конденсатору. Эквивалентная схема 

данного преобразователя приведена на рисунке 24. 
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Рисунок 24. Эквивалентная схема преобразователя с параллельным 

резонансным контуром 

В случае, если величина сопротивления нагрузки намного выше 

реактивного сопротивления резонансного конденсатора, значение величины 

тока через резонансную цепь не зависит от значений нагрузки. При росте 

сопротивления нагрузки происходит рост напряжения на выходе 

преобразователя. Электрическая принципиальная схема РП с параллельным 

резонансным контуром приведена на рисунке 25. 

 

Рисунок 25. Полумостовой РП с параллельным резонансным контуром 

Эквивалентное сопротивление параллельной RCr цепи определяется 

выражением: 

1

𝑍𝑅𝐶
=

1

𝑅
+

1

𝑍𝐶
=

1

𝑅
+

1
1

𝑗𝜔𝐶𝑟

     (23) 

Резонансная частота ɷ0 и волновое сопротивление 𝑍0 резонансного 

контура определяются выражениями (4) и (5) соответственно. Добротность 

колебательного контура определяется выражением: 

𝑄 =  ɷ0𝐶𝑟𝑅 =  
𝑅

ɷ0𝐿𝑟
=  

𝑅

𝑍0
=  

𝑅

√
𝐿𝑟
𝐶𝑟

   (24) 

 Импеданс колебательного контура с учётом выражения (23) равен: 
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𝑍 = 𝑍𝐿 + 𝑍𝑅𝐶 = 𝑗ɷ𝐿𝑟 +  

1

𝑗𝜔𝐶𝑟
𝑅

1

𝑗𝜔𝐶𝑟
+𝑅

=
𝑅[1−(

𝜔

𝜔0
)

2
+𝑗

1

𝑄
(

𝜔

𝜔0
)]

1+𝑗𝑄
𝜔

𝜔0

=  |𝑍|𝑒𝑗𝜑 = 𝑅𝑠 + 𝑗𝑋𝐶 ,   (25) 

где 

|𝑍| = 𝑍0√
𝑄2[1−(

𝜔

𝜔0
)

2
]

2

+(
𝜔

𝜔0
)

2

1+(𝑄
𝜔

𝜔0
)

2 ,     (26) 

𝜑 = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 {𝑄
ɷ

ɷ0
[(

𝜔

𝜔0
)

2
+

1

𝑄2
− 1]}    (27) 

𝑅𝑠 = |𝑍| cos 𝜑     (28) 

𝑋𝑠 = |𝑍| sin 𝜑     (29) 

Таким образом, входной импеданс колебательного контура на 

резонансной частоте определяется выражением: 

𝑍𝜔0
=

𝑍0

√𝑄2+1
≈

𝑍0
2

𝑅
     (30) 

Выражение (30) показывает, что при работе РП с параллельным 

резонансным контуром на резонансной частоте (ɷ = ɷ0) при снижении 

нагрузки (увеличении значения R) импеданс колебательного контура 

уменьшается. На рисунке 26 приведена зависимость импеданса резонансного 

контура от величины нагрузки и частоты коммутации ключей. 

 

Рисунок 26. Зависимость импеданса параллельного резонансного контура от 

величины нагрузки и частоты коммутации ключей 
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На рисунке 27 приведена зависимость угла 𝜑 от величины нагрузки. При 

работе РП на частоте ниже частоты резонанса параллельный резонансный 

контур работает как ёмкостная нагрузка. Ток через колебательный контур 

опережает напряжение на величину фазового сдвига 𝜑 (𝜑 < 0). Переключение 

полупроводниковых ключей происходит при нулевом напряжении. Однако 

ввиду того, что антипараллельные диоды транзисторов закрываются при 

высоких значениях нарастания тока dI/dt, создаются высокие 

электромагнитные помехи, что снижает эффективность преобразователя и его 

надёжность. При работе РП с частотой коммутации ключей выше частоты 

резонанса колебательный контур представляет из себя индуктивную нагрузку. 

Ток контура отстаёт от напряжения на величину фазового сдвига 𝜑 (𝜑 > 0), из-

за чего в момент открытия транзистора ток является отрицательным, в момент 

закрытия – положительным. Наблюдается переключение при нулевом токе. 

Предпочтительной областью для функционирования РП с параллельным 

резонансным контуром является режим с частотой коммутации ключей выше 

частоты резонанса. Процессы, протекающие на полупроводниковых 

элементах в моменты коммутации ключей, эквивалентны процессам, 

протекающим в РП с последовательным резонансным контуром, работающем 

на частоте выше резонансной, описанным в п. 2.1.2. 

 

Рисунок 27. Зависимость угла между током и напряжением в параллельном 

резонансном контуре от величины нагрузки 
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 В отличие от РП с последовательным резонансным контуром, РП с 

параллельным резонансным контуром способны повышать напряжение. 

Максимальное усиление происходит на резонансной частоте. На рисунке 28 

представлен график зависимости величины передаточной функции от частоты 

коммутации ключей для различных значений нагрузки.  

При величине добротности колебательного контура Q < 1 у РП  с 

параллельным резонансным контуром отсутствует резонансная частота и 

следовательно усиления входного сигнала не происходит во всём диапазоне 

частот. Резонансный контур работает как индуктивная нагрузка. При величине 

добротности колебательного контура Q > 1 резонансный контур имеет явно 

выраженную резонансную частоту.  

 

Рисунок 28. Зависимость передаточной функции РП с параллельным 

резонансным контуром от частоты коммутации  

  Для РП с параллельным резонансным контуром отсутствует проблема 

работы с малой нагрузкой, однако существует проблема связанная с тем, что в 

процессе работы в резонансном контуре осуществляется циркуляция больной 

реактивной мощности, ввиду чего присутствуют большие потери при 

выключении транзисторов даже при малой нагрузке.  
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2.3 Резонансный преобразователь с последовательно-параллельным 

LCC резонансным контуром 

Резонансные преобразователи с последовательно-параллельным 

резонансным контуром лишены большинства отрицательных особенностей 

функционирования, выявленных у рассмотренных выше РП с 

последовательным и параллельным резонансными контурами, 

ограничивающих их применение в составе систем вторичного 

электропитания. Среди множества комбинаций резонансных элементов L и С 

наибольшее распространение получили РП с последовательно-параллельным 

резонансным LCC контуром [62]. Резонансный контур данного 

преобразователя, электрическая принципиальная схема которого приведена на 

рисунке 29, определяется элементами Lr, Csr, Cpr. 

 

Рисунок 29. Полумостовой резонансный преобразователь с последовательно-

параллельным LCC резонансным контуром 

Данный тип РП является комбинацией последовательного и 

параллельного резонансных контуров и демонстрирует характеристики, 

свойственные данным топологиям преобразователей. В отсутствие ёмкости 

Cpr РП функционирует в режиме работы с последовательным резонансным 

контуром, в то время как при большой величине ёмкости Csr РП 

функционирует в режиме работы с параллельным резонансным контуром. 

Фактически, ввиду наличия межобмоточной ёмкости трансформатора, РП с 

последовательным резонансным контуром является РП с последовательно-

параллельным LCC резонансным контуром. Эквивалентная схема РП с 
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последовательно-параллельным резонансным LCC контуром приведена на 

рисунке 30. 

 
Рисунок 30. Эквивалентная схема преобразователя с последовательно-

параллельным LCC резонансным контуром c параллельной RCpr цепью 

Для упрощения расчёта РП с последовательно-параллельным 

резонансным контуром введём параметр АC, определяющий отношение 

параллельной ёмкости 𝐶𝑝𝑟 к последовательной ёмкости С𝑠𝑟 : 

𝐴𝐶 =  
𝐶𝑝𝑟

𝐶𝑠𝑟
       (31) 

Тогда величина эквивалентной ёмкости, образованной 

последовательным соединением ёмкостей 𝐶𝑝𝑟 и С𝑠𝑟 определяется 

выражением: 

𝐶 =
С𝑠𝑟𝐶𝑝𝑟

𝐶𝑐𝑟+𝐶𝑝𝑟
=

𝐶𝑝𝑟

1+𝐴𝐶
=

𝐶𝑠𝑟

1+1
𝐴𝐶

⁄
    (32) 

При работе РП в режиме, близком к режиму холостого хода, ёмкость Cpr 

оказывается непосредственное влияние на частоту колебательного контура, 

ввиду чего резонансная частота определяется выражением: 

ɷ0 =
1

√𝐿𝑟𝐶
= √

С𝑠𝑟+𝐶𝑝𝑟

𝐿𝐶𝑐𝑟𝐶𝑝𝑟
      (33) 

Волновое сопротивление и добротность колебательного контура в 

данном режиме работы определяются как: 

𝑍0 =  ɷ0𝐿𝑟 =
1

ɷ0𝐶
= √

𝐿𝑟

𝐶
                    (34) 

𝑄 =  ɷ0𝐶𝑅 =
𝑅

ɷ0𝐿𝑟
=

𝑅

𝑍0
                    (35) 
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Прибегнув к теории двухполюсников [63], заменим параллельную RCpr 

цепь на последовательную RsCs цепь. Тогда эквивалентная схема РП с 

последовательно-параллельным резонансным LCC контуром примет вид, 

изображённый на рисунке 31. 

 

Рисунок 31. Эквивалентная схема преобразователя с последовательно-

параллельным LCC резонансным контуром c последовательной RsCs цепью 

В данной схеме значения последовательной ёмкости Cs и 

последовательного сопротивления Rs определяется соответственно как: 

𝐶𝑠 = 𝐶𝑝(1 + tan2 𝛿)      (36) 

𝑅𝑠 =
𝑅𝑝 tan2 𝛿

1+tan2 𝛿
,       (37) 

 где tan 𝛿 – тангенс угла диэлектрических потерь, который для данной 

схемы определяется выражением 

tan 𝛿 =
1

𝑅𝐶𝑝𝑟ɷ
      (38) 

 Подставив выражение (38) в выражения (36) и (37) получаем, что 

значения последовательной ёмкости Cs и последовательного сопротивления Rs 

определяется соответственно как: 

𝐶𝑠 = 𝐶𝑝𝑟 (1 +
1

𝑅2𝐶𝑝𝑟
2 ɷ2

) = 𝐶𝑝𝑟 +
1

𝑅2𝐶𝑝𝑟ɷ2
     (39) 

𝑅𝑠 =
𝑅 tan2 𝛿

1+tan2 𝛿
=

𝑅
1

𝑅2𝐶𝑝𝑟
2 ɷ2

1+
1

𝑅2𝐶𝑝𝑟
2 ɷ2

=
𝑅

1+𝑅2𝐶𝑝𝑟
2 ɷ2

    (40) 

Величина эквивалентной ёмкости С𝑒𝑞 определяется выражением: 

С𝑒𝑞 =
С𝑠𝑟𝐶𝑠

𝐶𝑐𝑟+𝐶𝑠
      (41) 

Резонансная частота колебательного контура определяется выражением: 
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ɷ𝑟 =
1

√𝐿𝑟𝐶𝑒𝑞
                     (42) 

Ввиду того, что в данном режиме РП работает как преобразователь с 

последовательным резонансным контуром, его добротность равна: 

   𝑄𝑟 =
ɷ𝑟𝐿𝑟

𝑅𝑠
=

𝐶𝑠𝑟+𝐶𝑠

ɷ𝑟𝑅𝑠𝐶𝑠𝑟𝐶𝑠
     (43) 

Данный тип преобразователя работает как последовательно 

соединённые РП с последовательным и параллельным резонансными 

контурами. Эквивалентное сопротивление параллельной RCpr цепи 

определяется выражением (23). Тогда импеданс резонансного контура равен:  

𝑍 = 𝑍𝐿 + 𝑍𝐶𝑠𝑟
+ 𝑍𝑅𝐶𝑝𝑟

= 𝑗ɷ𝐿𝑟 +
1

𝑗𝜔𝐶𝑠𝑟
+  

1
𝑗𝜔𝐶𝑝𝑟

𝑅

1
𝑗𝜔𝐶𝑝𝑟

+ 𝑅
= 

=
𝑅{[(1+𝐴𝐶)[1−(

𝜔

𝜔0
)

2
]+𝑗

1

𝑄
(

𝜔

𝜔0
−

𝜔0
𝜔

·
𝐴𝐶

𝐴𝐶+1
)]}

1+𝑗𝑄(
𝜔

𝜔0
)(1+𝐴𝐶)

=  |𝑍|𝑒𝑗𝜑 = 𝑅𝑠 + 𝑗𝑋𝑠 ,        (44) 

где 

|𝑍| = 𝑍0𝑄√
(1+𝐴𝐶)2[1−(

𝜔

𝜔0
)

2
]

2

+
1

𝑄2(
𝜔

𝜔0
−

𝜔0
𝜔

·
𝐴𝐶

𝐴𝐶+1
)

2

1+[𝑄(
𝜔

𝜔0
)(1+𝐴𝐶)]

2
 

   (45) 

𝜑 = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 {
1

𝑄
(

𝜔

𝜔0
−

𝜔0

𝜔
·

𝐴𝐶

𝐴𝐶+1
) − 𝑄(1 + 𝐴𝐶)2 (

𝜔

𝜔0
) [1 − (

𝜔

𝜔0
)

2
]} (46) 

𝑅𝑠 = |𝑍| cos 𝜑     (47) 

𝑋𝑠 = |𝑍| sin 𝜑     (48) 

Таким образом, входной импеданс колебательного контура при 

коммутации ключей на резонансной частоте определяется выражением: 

𝑍𝜔0
=

𝑍0
2

(1+𝐴𝐶)√1+𝑄2(𝐴𝐶+1)2
≈

𝑍0
2

𝑅(1+𝐴𝐶)2
   (49) 

Выражение (49) показывает, что при работе РП с последовательно-

параллельным LCC резонансным контуром на резонансной частоте при 

увеличении параметра А и при снижении нагрузки импеданс колебательного 

контура уменьшается. На рисунке 31 приведена зависимость импеданса 
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резонансного контура от величины нагрузки и частоты коммутации ключей. 

Здесь и на следующих графиках значение параметра 𝐴𝐶 = 1 (𝐶𝑠𝑟 = 𝐶𝑝𝑟). 

На рисунке 32 приведена зависимость угла 𝜑 от величины нагрузки. 

Резонансная частота ɷ𝑟 - это частота, на которой величина фазового сдвига 

между током и напряжением равна нулю (𝜑 = 0). На данной частоте 

формируется граница между индуктивным и ёмкостным режимами работы 

преобразователя. При работе РП на частоте ниже частоты ɷ𝑟 LCC 

резонансный контур работает как ёмкостная нагрузка. Ток через 

колебательный контур опережает напряжение на величину фазового сдвига 𝜑  

(𝜑 < 0). Переключение силовых ключей происходит при нулевом напряжении, 

однако антипараллельные диоды транзисторов закрываются при высоких 

значениях нарастания тока dI/dt, ввиду чего создаются высокие 

электромагнитные помехи, что снижает эффективность преобразователя и его 

надёжность. При работе РП с частотой коммутации ключей выше частоты ɷ𝑟 

колебательный контур работает как индуктивная нагрузка. Ток контура 

отстаёт от напряжения на величину фазового сдвига 𝜑 (𝜑 > 0), из-за чего в 

момент открытия транзистора ток является отрицательным, в момент 

закрытия – положительным. Наблюдается переключение при нулевом токе. 

На рисунке 33 представлен график зависимости величины передаточной 

функции РП с последовательно-параллельным LCC контуром от частоты 

коммутации полупроводниковых ключей для различных значений нагрузки. 

При частоте коммутации ɷ𝑠𝑤 < ɷ𝑟 резонансный контур выступает как 

ёмкостная нагрузка. При частоте коммутации ɷ𝑠𝑤 > ɷ0 резонансный контур 

выступает как индуктивная нагрузка. Данный режим является рекомендуемым 

для практического применения. Для частот, находящихся в диапазоне ɷ𝑟…ɷ0 

режим переключения транзисторов определяется величиной нагрузки.  
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Рисунок 31. Зависимость импеданса последовательно-параллельного LCC 

резонансного контура от величины нагрузки и частоты коммутации ключей 

 

Рисунок 32. Зависимость угла 𝜑 в последовательно-параллельном LCC 

резонансном контуре от величины нагрузки 
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Рисунок 33. Зависимость передаточной функции РП с последовательно-

параллельным LCC резонансным контуром от частоты коммутации 

Стоит отметить, что при работе РП с большой нагрузкой, величина 

ёмкости Cpr оказывается практически закорочена [64], ввиду чего она не 

оказывает влияния не резонансную частоту колебательного контура.  

Резонансный преобразователь с последовательно-параллельным LCC 

резонансным контуром способен функционировать при малой величине 

нагрузки, сохраняя выходное напряжение в заданном диапазоне значений, 

однако величина реактивной мощности, циркулирующей в резонансном 

контуре, всё ещё оказывает существенное влияние на эффективность 

устройства, особенно при работе на холостом ходу.  

2.4 Резонансный преобразователь с последовательно-параллельным 

LLC резонансным контуром  

Выявленные особенности функционирования РП с последовательно-

параллельным LCC резонансным контуром ограничивают применение данной 

топологии преобразователей в составе изделий вторичного электропитания 

для систем электродвижения. Проблемы, выявленные в РП с LCC 

резонансным контуром, решены в РП с последовательно-параллельным LLC 
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резонансным контуром, электрическая принципиальная схема которого 

приведена на рисунке 34.  

 

Рисунок 34. Полумостовой резонансный преобразователь с последовательно-

параллельным LLC резонансным контуром 

Резонансный контур данного преобразователя определяется элементами 

Cr, Lr, Lm, где Cr – резонансный конденсатор, Lm – индуктивность 

намагничивания, в качестве которой может использоваться индуктивность 

намагничивания первичной обмотки трансформатора, Lr – резонансный 

дроссель, в качестве которого может использоваться индуктивность рассеяния 

первичной обмотки трансформатора. 

По своей структуре РП с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром схож с РП с последовательным резонансным контуром 

за исключением наличия индуктивности намагничивания Lm, 

располагающейся параллельно нагрузке. Величина данной индуктивности в 

3~8 раз больше величины индуктивности резонансного дросселя Lr. 

Эквивалентная схема преобразователя с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром приведена на рисунке 35. 

 

Рисунок 35. Эквивалентная схема преобразователя с последовательно-

параллельным LLC резонансным контуром с параллельной RLm цепью 
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При большой величине нагрузки (R << XLm) через индуктивность Lm 

протекает ток, который существенно меньше тока нагрузки. В результате весь 

ток с резонансного конденсатора  идёт в нагрузку, ввиду чего достигается 

высокая эффективность преобразования энергии. При малой величине 

нагрузки (R >> XLm) практически весь ток протекает через индуктивность Lm и 

не зависит от величины данной нагрузки, ввиду чего  достигается высокая 

эффективность преобразования энергии в режиме работы близком к режиму 

холостого хода. 

Для упрощения расчёта РП с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром введём параметр АL, определяющий отношение 

индуктивности намагничивания 𝐿𝑚 к резонансной индуктивности 𝐿𝑟 : 

𝐴𝐿 =
𝐿𝑟

𝐿𝑚
       (50) 

Тогда величина эквивалентной индуктивности, образованной 

последовательным соединением индуктивностей 𝐿𝑟 и 𝐿𝑚 определяется 

выражением: 

𝐿 = 𝐿𝑟 + 𝐿𝑚 = 𝐿𝑚(1 + 𝐴𝐿) = 𝐿𝑟 (1 +
1

𝐴𝐿
)   (51) 

При работе РП в режиме, близком к режиму холостого хода, 

индуктивность Lm оказывается непосредственное влияние на частоту 

колебательного контура, ввиду чего резонансная частота определяется 

выражением: 

ɷ0 =
1

√𝐿𝐶𝑟
= √

1

(𝐿𝑟+𝐿𝑚)𝐶𝑟
      (52) 

Волновое сопротивление и добротность колебательного контура в 

данном режиме работы определяются как: 

𝑍0 =  ɷ0𝐿 =
1

ɷ0𝐶𝑟
= √

𝐿

𝐶𝑟
                    (53) 

𝑄 =  ɷ0𝐶𝑟𝑅 =
𝑅

ɷ0𝐿
=

𝑅

𝑍0
                    (54) 
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Прибегнув к теории двухполюсников, заменим параллельную RLm цепь 

на последовательную RsLs цепь. Тогда эквивалентная схема РП с 

последовательно-параллельным резонансным LLC контуром примет вид, 

изображённый на рисунке 36. 

 

Рисунок 36. Эквивалентная схема преобразователя с последовательно-

параллельным LLC резонансным контуром c последовательной RsLs цепью 

В данной схеме значения последовательной индуктивности Ls и 

последовательного сопротивления Rs определяется соответственно как: 

𝐿𝑠 =
𝐿𝑚

1+1
𝑄𝐿

2⁄
       (55) 

𝑅𝑠 =
𝑅

1+𝑄𝐿
2,        (56) 

 где 𝑄𝐿 – величина добротности, которая для данной схемы определяется 

выражением 

𝑄𝐿 =
𝑅

𝐿𝑚ɷ
       (57) 

Подставив выражение (57) в выражения (55) и (56) получаем, что 

значения последовательной индуктивности Ls и последовательного 

сопротивления Rs определяется соответственно как: 

𝐿𝑠 =
𝐿𝑚

1+
𝐿𝑚

2 ɷ2

𝑅2

=
𝐿𝑚𝑅2

𝑅2+𝐿𝑚
2 ɷ2

       (58) 

𝑅𝑠 =
𝑅

1+
𝑅2

𝐿𝑚
2 ɷ2

=
𝑅𝐿𝑚

2 ɷ2

𝐿𝑚
2 ɷ2+𝑅2

      (59) 

Величина эквивалентной индуктивности 𝐿𝑒𝑞 определяется выражением: 

𝐿𝑒𝑞 = 𝐿𝑟 + 𝐿𝑠     (60) 

Резонансная частота колебательного контура определяется выражением: 
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ɷ𝑟 =
1

√𝐿𝑒𝑞𝐶𝑟
=

1

√(𝐿𝑟+𝐿𝑠)𝐶𝑟
           (61) 

Ввиду того, что в данном режиме РП работает как преобразователь с 

последовательным резонансным контуром, его добротность равна: 

   𝑄𝑟 =
1

ɷ𝑟𝐶𝑟𝑅
=

ɷ𝑟(𝐿𝑟+𝐿𝑠)

𝑅𝑠
     (62) 

Эквивалентное сопротивление параллельной RLm цепи определяется 

выражением: 

1

𝑍𝑅𝐿𝑚

=
1

𝑅
+

1

𝑍𝐿𝑚

=
1

𝑅
+

1

𝑗𝜔𝐿𝑚
    (63) 

Тогда импеданс резонансного контура равен:  

𝑍 = 𝑍𝐿𝑟
+ 𝑍𝐶𝑟

+ 𝑍𝑅𝐿𝑚
= 𝑗ɷ𝐿𝑟 +

1

𝑗𝜔𝐶𝑟
+  

𝑗ɷ𝐿𝑚𝑅

𝑗ɷ𝐿𝑚 + 𝑅
= 

=
𝑅[(1+𝐴𝐿)[1−(

𝜔

𝜔0
)

2
]+𝑗

1

𝑄
(

𝜔

𝜔0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

 − 
𝜔0
𝜔

)]

1−𝑗𝑄(
𝜔0
𝜔

)(1+𝐴𝐿)
=  |𝑍|𝑒𝑗𝜑 = 𝑅𝑠 + 𝑗𝑋𝑠,        (64) 

где 

|𝑍| = 𝑍0𝑄√
(1+𝐴𝐿)2[1−(

𝜔0
𝜔

)
2

]
2

+
1

𝑄2(
𝜔

𝜔0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

 − 
𝜔0
𝜔

 )
2

1+[𝑄(
𝜔0
𝜔

)(1+𝐴𝐿)]
2

 
   (65) 

𝜑 = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 {
1

𝑄
(

𝜔

𝜔0
·

𝐴𝐿

𝐴𝐿+1
−

𝜔0

𝜔
) + 𝑄(1 + 𝐴𝐿)2 (

𝜔

𝜔0
) [1 − (

𝜔0

𝜔
)

2
]} (66) 

𝑅𝑠 = |𝑍| cos 𝜑     (67) 

𝑋𝑠 = |𝑍| sin 𝜑     (68) 

На рисунке 37 приведена зависимость импеданса последовательно-

параллельного LLC резонансного контура от величины нагрузки и частоты 

коммутации ключей. Здесь и на следующих графиках значение параметра 

𝐴𝐿 = 1 (𝐿𝑟 = 𝐿𝑚). 
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Рисунок 37. Зависимость импеданса последовательно-параллельного LLC 

резонансного контура от величины нагрузки и частоты коммутации ключей 

На рисунке 38 приведена зависимость угла 𝜑 от величины нагрузки. 

Резонансная частота ɷ𝑟 - это частота, на которой величина фазового сдвига 

между током и напряжением равна нулю (𝜑 = 0). При работе РП на частоте 

ниже частоты ɷ𝑟 LLC резонансный контур работает как ёмкостная нагрузка. 

Ток через колебательный контур опережает напряжение на величину фазового 

сдвига 𝜑 (𝜑 < 0). Работа в данной области критична для РП ввиду наличия 

больших выбросов тока в моменты коммутации ключей, обусловленные 

временем обратного восстановления антипараллельных диодов. При работе 

РП с частотой коммутации ключей выше частоты ɷ𝑟 колебательный контур 

работает как индуктивная нагрузка. Ток контура отстаёт от напряжения на 

величину фазового сдвига 𝜑 (𝜑 > 0), из-за чего в момент открытия транзистора 

ток является отрицательным, в момент закрытия – положительным. Работа в 

данном частотном диапазоне является рекомендованной для практического 

применения. 
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Рисунок 38. Зависимость угла 𝜑 в последовательно-параллельном LLC 

резонансном контуре от величины нагрузки 

Таким образом частота ɷ𝑟 является границей между ёмкостным и 

индуктивным режимами работы РП с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром. Значение данной частоты зависит от добротности 

колебательного контура Q и соотношения величины резонансной 

индуктивность Lr индуктивности намагничивания Lm (параметр АL). 

На рисунке 39 представлен график зависимости величины передаточной 

функции РП с последовательно-параллельным LLC контуром от частоты 

коммутации полупроводниковых ключей при различных значениях нагрузки. 

Стоит отметить, что при малых значениях параметра АL частота ɷ𝑟 намного 

больше частоты ɷ0, при больших значениях данного параметра - близка к 

значениям частоты ɷ0, ввиду чего передаточная функция становится очень 

чувствительной к изменениям частоты. Графики, демонстрирующие работу 

РП с последовательно-параллельным LLC резонансным контуром при 

значениях параметра АL = 0,5 и АL = 3 изображены на рисунках 40 и 41 

соответственно. 
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Рисунок 39. Зависимость передаточной функции РП с последовательно-

параллельным LLC резонансным контуром от частоты коммутации при АL=1 

 

Рисунок 40. Зависимость передаточной функции РП с последовательно-

параллельным LLC резонансным контуром от частоты коммутации при 

АL=0,5 
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Рисунок 41. Зависимость передаточной функции РП с последовательно-

параллельным LLC резонансным контуром от частоты коммутации при АL=3 

Резонансный преобразователь с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром способен функционировать при малой величине 

нагрузки, сохраняя выходное напряжение в заданном диапазоне значений. 

Также как при полной нагрузке, так и в режиме работы, близком к режиму 

холостого хода, построенный по данной топологии РП имеет высокие 

значения эффективности при широком диапазоне входных напряжений 

питающей сети.  

Анализируя рассмотренные топологии преобразователей, можно 

сделать вывод, что для использования в составе источников вторичного 

электропитания систем электродвижения резонансный преобразователь с 

последовательно-параллельным LLC резонансным контуром является 

наиболее предпочтительным ввиду выявленных особенностей 

функционирования. Подробный методика расчёта и компьютерное 

имитационное моделирование данного типа преобразователя будут 

произведены в следующей главе. 
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2.5 Выводы 

1. Произведён анализ топологий резонансных преобразователей, в 

результате которого получены аналитические выражения для определения 

режимов и рассчитаны режимы работы устройств при различных значениях 

величины нагрузки и частоты коммутации полупроводниковых ключей. 

2. Определены параметры полупроводниковых устройств, 

влияющие на величину электрических потерь, электромагнитных помех и 

общую надёжность резонансных преобразователей. Выявлены методы по 

снижению влияния данных параметров на работу РП. 

3. Произведён выбор топологии резонансного преобразователя, 

использование которой наиболее соответствует требованиям, предъявляемым 

для систем вторичного электропитания транспортных средств. 
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ГЛАВА 3. МЕТОДИКА РАСЧЁТА И КОМПЬЮТЕРНОЕ 

ИМИТАЦИОННОЕ МОДЕЛИРОВАНИЕ ПОЛУМОСТОВОГО РП с 

ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНО-ПАРАЛЛЕЛЬНЫМ LLC РЕЗОНАНСНЫМ 

КОНТУРОМ 

3.1 Процессы, протекающие при коммутации ключей в 

полумостовом РП с последовательно-параллельным LLC резонансным 

контуром 

В второй главе были произведены исследования основных топологий 

резонансных преобразователей, применяемых в составе источников 

вторичного электропитания, индукционных зарядных устройствах для систем 

электродвижения. Было установлено, что для практического использования 

РП с последовательно-параллельным LLC резонансным контуром имеет 

наиболее привлекательную топологию ввиду выявленных режимов работы и 

особенностей функционирования.  

Для более глубокого исследования данной топологии рассмотрим 

процесс протекания тока в первичной обмотке трансформатора при полной 

нагрузке на резонансной частоте переключения транзисторов, 

представленный в виде графика на рисунке 42. 

 

Рисунок 42. Временная диаграмма тока в первичной обмотке трансформатора 
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В начальный момент времени t < t0 открыт нижний транзистор VT2 

(рисунок 34) [65]. Антипараллельный диод транзистора VT2 включён в 

прямом направлении, паразитный конденсатор транзистора VT1, 

обусловленный выходной ёмкостью МОП-транзистора, заряжается до 

значения входного напряжения, подаваемого на стойку полумоста. В момент 

времени t0 – t1 оба транзистора выключены. Происходит перезаряд ёмкостей 

транзисторов током намагничивания. Поскольку данный процесс должен 

завершиться до того, как закончится «мёртвое» время, ток намагничивания 

должен быть достаточно большой. В момент времени t1 – t2 происходит 

включение транзистора VT1. Ток намагничивания отрицателен и течёт через 

внутренний паразитный диод транзистора VT1 в обратном направлении. Когда 

транзистор включится, напряжение сток-исток будет близко к нулю. 

Происходит переключение при нулевом напряжении. В момент времени t2 – t3 

транзистор VT1 открыт. Осуществляется передача энергии в нагрузку. Ток 

резонансного контура обусловлен влиянием резонансной индуктивности и 

индуктивности намагничивания и имеет синусоидальную форму. 

Синусоидальный ток резонансного контура течёт через трансформатор и 

формирует синусоидальный ток на вторичной обмотке. В конце цикла 

переключения ток, протекающий через диоды VD1 и VD4, будет равен нулю. 

Происходит переключение на вторичной обмотке трансформатора при 

нулевом токе. В момент времени t3 – t4 ток в первичной обмотке 

трансформатора обусловлен током намагничивания. Паразитный конденсатор 

транзистора VT1 заряжается, паразитный конденсатор транзистора VT2 

разряжается. Далее процессы повторяются через аналогичные временные 

интервалы обратно первой половине цикла. 
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3.2 Методика расчёта полумостового РП с последовательно-

параллельным LLC резонансным контуром 

Напряжение на входе резонансного контура имеет прямоугольную 

форму. Величина этого напряжения эквивалентна величине напряжения сток-

исток транзистора VT2 равна: 

𝑈𝑉𝑇2 = {
𝑈𝑖𝑛 , если 0 < ɷ𝑡 ≤ 𝜋
0, если 𝜋 < ɷ𝑡 ≤ 2𝜋

   (69) 

Согласно теории цепей, данное напряжение можно представить как 

периодическую функцию напряжения u(t), определяемую выражением: 

 𝑢(𝑡) = 𝑈𝑚 sin(ɷ𝑡),    (70) 

где 𝑈𝑚 – амплитудное значение напряжения, которое равно: 

𝑈𝑚 =
2

𝜋
𝑈𝑖𝑛      (71) 

Среднеквадратичное значение напряжения определяется как: 

𝑈𝑟𝑚𝑠 =
𝑈𝑚

√2
=

√2𝑈𝑖𝑛

𝜋
    (72) 

Тогда передаточная функция для DC/AC-преобразователя примет вид: 

𝐻𝑈𝑠
=

𝑈𝑟𝑚𝑠

𝑈𝑖𝑛
=

√2

𝜋
     (73) 

 Тогда для эквивалентной схемы преобразователя, изображённой на 

рисунке 35, передаточная функция примет вид: 

𝐻(𝑠) =
𝑈𝑅

𝑈𝑟𝑚𝑠
=

1

(1+𝐴𝐿)[1−(
ɷ0
ɷ

)
2

]+𝑗
1

𝑄
(

ɷ

ɷ0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

−
ɷ0
ɷ

)
= |𝐻(𝑠)|𝑒𝑗𝜑, (74) 

 где 

|𝐻(𝑠)| =
1

√(1+𝐴𝐿)2[1−(
ɷ0
ɷ

)
2

]
2

+
1

𝑄2(
ɷ

ɷ0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

−
ɷ0
ɷ

)
2
   (75) 

𝜑 = −𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 {

1

𝑄
(

ɷ

ɷ0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

−
ɷ0
ɷ

)

(1+𝐴𝐿)[1−(
ɷ0
ɷ

)
2

]
}    (76) 

На рисунке 43 приведена зависимость значений передаточной функции 

последовательно-параллельного LLC резонансного контура от величины 
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нагрузки и частоты коммутации ключей при значениях параметра 𝐴𝐿 = 0, 

𝐴𝐿 = 0,5, 𝐴𝐿 = 1, 𝐴𝐿 = 2. 

  

  

Рисунок 43. Зависимость передаточной функции последовательно-

параллельного LLC резонансного контура от величины нагрузки и частоты 

коммутации ключей 

Таким образом, значение |𝐻(𝑠)| = 1 при частоте, равной: 

𝜔𝑟

𝜔0
= √1 +

1

𝐴𝐿
= √1 +

𝐿𝑚

𝐿𝑟
    (77) 

Таким образом, при увеличении коэффициента соотношения 

резонансной индуктивности и индуктивности намагничивания 𝐴𝐿 от 0 до ∞ 

частота 𝜔𝑟 уменьшается от ∞ до 𝜔0. При малом значении коэффициента 𝐴𝐿 

частота 𝜔𝑟 значительно больше частоты 𝜔0, в то же время при большом 

значении 𝐴𝐿 частота 𝜔𝑟 находится в непосредственной близости от частоты 

𝜔0, ввиду чего реакция передаточной функции при изменении нагрузки 

увеличивается. 
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При работе на частоте 𝜔𝑟 реактивное сопротивление колебательного 

контура LrCr равно нулю, в результате чего при работе на данной частоте 

значение передаточной функции |𝐻(𝑠)| = 1 и не зависит от величины 

нагрузки. 

Используя выражения (73) и (75) получаем, что передаточная функция 

входного напряжения Uin для DC-AC преобразователя определяется 

выражением: 

𝐻𝑈𝑖𝑛
=

𝑈𝑅

𝑈𝑖𝑛
= 𝐻𝑉𝑇|𝐻(𝑠)| =

√2

𝜋√(1+𝐴𝐿)2[1−(
ɷ0
ɷ

)
2

]
2

+
1

𝑄2(
ɷ

ɷ0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

−
ɷ0
ɷ

)
2
 (78) 

С учётом величины электрических потерь, значение для определения 

передаточной функции входного напряжения 𝐻𝑀 примет вид: 

𝐻𝑀 = 𝜂 · 𝐻𝑈𝑖𝑛
,     (79) 

 где η – КПД резонансного преобразователя. 

Принимая, что ток 𝐼𝐶𝑟
, протекающий через резонансный конденсатор Сr, 

имеет синусоидальную форму, получаем, что величина данного тока 

определяется выражением: 

𝐼𝐶𝑟
= 𝐼𝑚 sin(ɷ𝑡 − 𝜑)     (80) 

Тогда амплитудное значение тока 𝐼𝑚 через конденсатор Сr равно 

пиковому значению тока через транзисторы преобразователя 𝐼𝑉𝑇 и 

вычисляется как: 

𝐼𝑚 = 𝐼𝑉𝑇 =
𝑈𝑚

|𝑍|
=

2𝑈𝑖𝑛

𝜋|𝑍|
= 

=
2𝑈𝑖𝑛

𝜋𝑍0𝑄 √
1+[𝑄 · 

ɷ0
ɷ

 · (1+𝐴𝐿)]
2

(1+𝐴𝐿)2[1−(
ɷ0
ɷ

)
2

]
2

+
1

𝑄2(
ɷ

ɷ0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

−
ɷ0
ɷ

)
2 =

2𝑈𝑖𝑛|𝐻(𝑠)|

𝜋𝑍0𝑄
√1 + [𝑄

ɷ0

ɷ
(1 + 𝐴𝐿)]

2
 (81) 

Используя выражение (78), амплитудное значение тока резонансного 

контура можно представить как: 
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𝐼𝑅 =
√2𝑈𝑅

𝑅
=

2𝑈𝑖𝑛

𝜋2𝑍0𝑄{(1+𝐴𝐿)2[1−(
ɷ0
ɷ

)
2

]
2

+
1

𝑄2(
ɷ

ɷ0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

−
ɷ0
ɷ

)
2

}

  (82) 

Тогда мощность, передаваемая в нагрузку, определяется выражением: 

𝑃𝑅 =
𝑈𝑅

2

𝑅
=

𝐻𝑈𝑖𝑛
2 𝑈𝑖𝑛

2

𝑅
=

2𝑈𝑖𝑛
2

𝜋2𝑍0𝑄{(1+𝐴𝐿)2[1−(
ɷ0
ɷ

)
2

]
2

+
1

𝑄2(
ɷ

ɷ0
 · 

𝐴𝐿
𝐴𝐿+1

−
ɷ0
ɷ

)
2

}

 (83) 

Величина сопротивления переменному току на первичной стороне 

преобразователя r равна сумме сопротивлений открытого канала транзистора 

rdson, активного сопротивления конденсатора 𝑟𝐶𝑟
, активного сопротивления 

резонансного дросселя 𝑟𝐿𝑟
, эквивалентного сопротивления LmR  и определяется 

выражением: 

𝑟 = 𝑟𝑑𝑠𝑜𝑛 + 𝑟𝐶𝑟
+ 𝑟𝐿𝑟

+
𝑟𝐿𝑚

1+(
𝜔𝐿𝑚

𝑅
)

2 = 𝑟𝑑𝑠𝑜𝑛 + 𝑟𝐶𝑟
+ 𝑟𝐿𝑟

+
𝑟𝐿𝑚

1+(
ɷ

ɷ0
)

2
(

𝑍0
𝑅

)
2

(
1

1+𝐴𝐿
)

2 (84) 

Тогда величина электрических потерь на проводимость равна: 

𝑃𝑟 =
𝑟𝐼𝑚

2

2
=

2𝑟𝑈𝑖𝑛
2 |𝐻(𝑠)|2{1+[𝑄(

ɷ0
ɷ

)(1+𝐴𝐿)]
2

}

𝜋2𝑍0
2𝑄2

   (85) 

Так как при корректном режиме работы потери на переключение РП с 

последовательно-параллельным LLC резонансным контуром равны нулю, 

КПД преобразователя с последовательно-параллельным LLC резонансным 

контуром равен: 

𝜂 =
𝑃𝑅

𝑃𝑅+𝑃𝑟
=

1

1+
𝑟

𝑅
{1+[(

𝑅

𝑍0
)(

ɷ0
ɷ

)(1+𝐴𝐿)]
2

}
    (86) 

Предположив, что величина потерь на проводимость постоянная и не 

меняется в процессе работы преобразователя, максимальная эффективность 

РП достигается при: 

𝑄 =

ɷ

ɷ0

1+𝐴𝐿
      (87) 

 Результаты расчёта полумостового резонансного преобразователя с 

последовательно-параллельным LLC резонансным контуром и заданными 

параметрами приведены в приложении А. 
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3.3 Компьютерное имитационное моделирование РП с 

последовательно-параллельным LLC резонансным контуром 

По приведённой в п. 3.2 методике был произведён расчёт полумостового 

резонансного LLC преобразователя. Исходные параметры для расчёта 

представлены в таблице 4.  

Таблица 4. Значения исходных параметров для расчёта полумостового 

резонансного LLC преобразователя с последовательным резонансным 

контуром 

Наименование параметра Значение 

Номинальное входное напряжение (Uin), В 400 

Номинальное выходное напряжение (Uout), В 24 

Номинальный выходной ток (Iout), A 20 

Резонансная частота (f0), кГц 65 

При расчёте параметров преобразователя будем учитывать, что 

эквивалентное сопротивление нагрузки R для схемы с трансформаторной 

развязкой, изображённой на рисунке 34, определяется выражением: 

𝑅 =  
8𝑛2

𝜋2
· 𝑅𝑜𝑢𝑡,      (88) 

где Rout – величина выходного сопротивления (нагрузки), n – 

коэффициент трансформации, определяемый выражением: 

𝑛 =
𝑁𝑝

𝑁𝑠
=

𝑈𝑖𝑛

2·(𝑈𝑜𝑢𝑡+2·𝑈𝐹)
,    (89) 

 где 𝑁𝑝 – количество витков первичной обмотки, 𝑁𝑠 – количество витков 

вторичной обмотки, 𝑈𝐹  – величина падения напряжения на диоде 

выпрямителя.  

В качестве диодов выпрямителя на вторичной стороне преобразователя 

выбраны диоды Шоттки RBR30T60ANZ с величиной падения напряжения 

𝑈𝐹 = 0,67 В. Полученные расчётные значения параметров преобразователя 

приведены в таблице 5.  
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Таблица 5. Расчётные значения параметров полумостового резонансного 

LLC преобразователя с последовательным резонансным контуром 

Наименование параметра Значение 

Коэффициент AL 7 

Коэффициент трансформации, n 8 

Эквивалентное Ёмкость резонансного конденсатора (Cr), нФ 50 

Индуктивность резонансного дросселя (Lr), мкГн 120 

Индуктивность намагничивания (Lm), мкГн 840 

Для проверки расчётной методики и анализа работы преобразователя 

выполнено компьютерное моделирование. Модель разработана в среде 

LTSpice с учётом моделей, разарботаных автором в Matlab/Simulink [66]. 

Преимущество программы LTSpice заключается в том, что в неё 

интегрирована библиотека с готовыми PSpice-моделями реальных элементов. 

Результаты моделирования максимально приближены к тем, которые будут 

при использовании данных элементов в готовом устройстве.  

Компьютерная модель полумостового резонансного LLC 

преобразователя представлена на рисунке 44. В качестве силовых ключей 

используются транзисторы R6020PNG (Сoss = 2 нФ, Rdson = 0,25 Ом). 

 

Рисунок 44. Компьютерная модель полумостового резонансного LLC 

преобразователя. 
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На рисунке 45 приведены формы выходного сигнала напряжения и тока 

полумостового резонансного LLC преобразователя. Из графиков видно, что 

напряжение стабилизируется на уровне +24 В при выходном токе 20 А. В 

качестве выходного выпрямителя выбрана мостовая схема выпрямления ввиду 

того, что при применении данного схемотехнического решения конструкция 

трансформатора имеет только одну вторичную обмотку, что значительно 

упрощает его расчёт, проектирование и укладку обмотки. 

 

Рисунок 45. Форма выходного напряжения и тока преобразователя. 

Формы тока через транзистор и напряжения сток-исток транзистора 

приведены на рисунке 46. Из графиков видно, что включение транзистора 

происходит при нулевом напряжении сток-исток. 

 

Рисунок 46. Форма тока и напряжения на ключе при работе преобразователя 

 На рисунке 47 приведён график тока через резонансный конденсатор, и 

следовательно через первичную обмотку трансформатора. Ток имеет 
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синусоидальную форму. В таком режиме работы трансформатор не 

перегревается, уровень электромагнитных помех значительно ниже, нежели в 

преобразователях, работающих по принципу «жёсткого» переключения 

транзисторов. 

 

Рисунок 47. График тока через первичную обмотку трансформатора. 

На рисунке 48 приведены средние значения мощности на нагрузке 

(слева) и во входной цепи (справа). КПД преобразователя равен 97 %. 

  

Рисунок 48. Значения потребляемой мощности из сети и на нагрузке. 

 Результаты имитационного компьютерного моделирования 

подтверждают результаты аналитического расчёта, приведённые в 

приложении А, и показывают, что данный полумостовой резонансный LLC-

преобразователь обладает высокой эффективностью, низкими 

электромагнитными помехами и соответствует эксплуатационным и 

техническим требованиям для применения в составе систем электродвижения, 

он может рассматриваться как прототип преобразователя более высокой 

мощности.  
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3.4 Гистерезис выходной ёмкости МОП-транзистора 

При работе преобразователей напряжения имеют место как статические 

потери электроэнергии, обусловленные резистивными потерями на 

транзисторах, так и динамические, обусловленные процессами перезаряда 

выходной ёмкости в процессе коммутации ключей [67]. Особенно критичным 

данный процесс является для устройств, работающих в режиме переключения 

при нулевом напряжении и резонансных топологий устройств.  

Традиционные методы замера величины выходной ёмкости 

недопустимы ввиду работы транзистора на высоком напряжении и наличия 

гистерезиса выходной ёмкости, который заключается в том, что величина 

выходной ёмкости МОП-транзистора в процессе заряда-разряда меняется, в 

связи с чем меняется и величина электрических потерь, обусловленных 

перезарядом данной ёмкости. Для определения гистерезиса выходной ёмкости 

МОП-транзистора целесообразно применить схему Сойера-Тауэра, 

используемую при определении физических характеристик 

сегнетоэлектрических плёнок [68], которая приведена на рисунке 49.  

 

Рисунок 49. Схема Сойера-Тауэра для определения гистерезиса выходной 

ёмкости МОП-транзистора 

В состав схемы Сойера-Тауэра входит высоковольтный генератор 

напряжения Vd. В качестве высоковольтного генератора используется 

полумостовой преобразователь, работающий с заданной частотой и заданным 

коэффициентом заполнения. Преобразователь подключается к 
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высоковольтному источнику постоянного напряжения – Agilent 6035A. 

Тестируемый образец подключается к средней точке полумостового 

преобразователя и общему выводу.  

Также в схеме присутствует эталонный конденсатор Cref . Важно, чтобы 

данный конденсатор был рассчитан на напряжение не ниже амплитудного 

значения напряжения с выхода генератора, имел малые потери и низкую 

зависимость величины ёмкости от приложенного напряжения. Значение 

ёмкости данного конденсатора должно быть много больше значения выходной 

ёмкости МОП-транзистора. Плёночные полипропиленовые конденсаторы 

соответствуют указанным условиям. В испытательном стенде использовались 

2 типа конденсаторов: BFC233812224 фирмы Vishay и B32652A2222J189 

фирмы Epcos. Данный выбор связан с тем, что у исследуемых транзисторов 

наблюдается большой разброс выходной ёмкости, ввиду чего читабельность 

результатов измерений сильно зависят от номинала выходной ёмкости. 

В качестве тестируемых образцов были выбраны следующие 

транзисторы: 

- Образец № 1 - NMosfet-транзистор SPW24N60C3; 

- Образец № 2 - NMosfet-транзистор STW60N65M5; 

- Образец № 3 - NMosfet-транзистор STW88N65M5; 

- Образец № 4 - NMosfet-транзистор КП723А; 

- Образец № 5 - SiC-транзистор SCT30N120; 

- Образец № 6 - GaN-транзистор IGT60R070D1. 

Величина напряжения, подаваемого с генератора на тестируемые 

образцы составляла 400 В (для КП723А - 60 В); частота следования импульсов 

– от 1 до 100 кГц, длительность импульсов – 50% от величины периода. 

Для определения гистерезиса выходной ёмкости используется 

осциллограф Tektronix TPS2024B, подключенный в режим XY. Внешний вид 

испытательного стенда с конденсатором BFC233812224 (слева) и 

B32652A2222J189 (справа) приведён на рисунке 50. 
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Рисунок 50. Внешний вид испытательного стенда для определения 

гистерезиса выходной ёмкости МОП-транзистора 

Перед началом измерения затвор транзистора принудительно 

подключают к истоку с целью исключения влияния работы транзистора на 

результаты измерений. Заряд выходной ёмкости 𝑄𝑂𝑆𝑆 МОП-транзистора равен 

величине заряда на эталонном конденсаторе Cref и вычисляется как: 

𝑄𝑂𝑆𝑆 = 𝐶𝑅𝐸𝐹 · 𝑈𝑋,     (90) 

где Cref – ёмкость эталонного конденсатора, UX – напряжение на 

эталонном конденсаторе относительно общего вывода. 

Напряжение сток-исток МОП-транзистора 𝑈𝐷𝑆 определяется как: 

𝑈𝐷𝑆 = 𝑈𝑌 − 𝑈𝑋,     (91) 

 где UY – напряжение на стоке транзистора относительно общего вывода. 

 Графики, демонстрирующие процесс заряда/разряда выходной ёмкости 

МОП-транзисторов приведены в таблице 6. Стоит отметить, что при 

изменении частоты импульсов от 1 кГц до 100 кГц гистерезис выходной 

ёмкости изменялся незначительно. 

 

 

 

 



94 

 

 

 

Таблица 6. Графики зависимости заряда выходной ёмкости МОП-

транзисторов от величины напряжения сток-исток. 

Образец № 1 Образец № 2 

  

Образец № 3 Образец № 4 

  

Образец № 5 Образец № 6 
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Анализируя полученные результаты измерений можно сделать вывод, 

что образец № 1, образец № 3 имеют большой гистерезис выходной ёмкости в 

процессе заряда/разряда, в то время как образец № 2 имеет минимальный 

гистерезис выходной ёмкости и является идеальным решением для 

применения в преобразователях, работающих с переключением при нулевом 

напряжении, что отображено в технической документации на данный 

компонент [69]. Образцы № 4 и № 5 показали промежуточные результаты. 

Образец № 6 демонстрирует неустойчивый режим работы. 

Величина электрических потерь 𝑃𝐻𝑦𝑠𝑂𝑆𝑆, характеризуемых гистерезисом 

выходной ёмкости транзистора, определяется площадью между кривыми 

заряда и разряда данной ёмкости.  

𝑃𝐻𝑦𝑠𝑂𝑆𝑆 = 𝑓 · 𝐸𝐻𝑦𝑠 = 𝑓 · (𝐸𝑂𝑆𝑆,𝐶ℎ + 𝐸𝑂𝑆𝑆,𝐷𝑖𝑠𝑐ℎ)   (92) 

 где f – частота импульсов; 𝐸𝑂𝑆𝑆,𝐶ℎ - величина энергии, необходимой для 

заряда выходной ёмкости; 𝐸𝑂𝑆𝑆,𝐷𝑖𝑐ℎ - величина энергии, необходимой для 

разряда выходной ёмкости. 

 Энергия, необходимая для заряда выходной ёмкости, определяется 

выражением: 

𝐸𝑂𝑆𝑆,𝐶ℎ = ∫ 𝑈𝐷𝑆(𝑄𝑂𝑆𝑆) 𝑑𝑄𝑂𝑆𝑆
𝑄𝑚𝑎𝑥

0
    (93) 

Энергия, необходимая для разряда выходной ёмкости, определяется 

выражением: 

𝐸𝑂𝑆𝑆,𝐷𝑖𝑠𝑐ℎ = ∫ 𝑈𝐷𝑆(𝑄𝑂𝑆𝑆) 𝑑𝑄𝑂𝑆𝑆
0

𝑄𝑚𝑎𝑥
    (94) 

 Анализируя полученные результаты эксперимента можно сделать 

вывод, что максимальный гистерезис выходной ёмкости МОП-транзистора 

наблюдается при малых напряжениях сток-исток (до 100-200 В). Данное 

явление связано с особенностями физики полупроводников и подробно 

исследовано в среде имитационного моделирования в программном пакете 

TCAD [70]. 
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3.5 Выводы 

1. Рассмотрен процесс переключения полупроводниковых ключей и 

предложена методика расчёта полумостового резонансного LLC-

преобразователя для применения в системах электродвижения, выполнен его 

параметрический синтез. 

2. Произведено имитационное компьютерное моделирование 

полумостового резонансного LLC-преобразователя, демонстрирующее 

высокие энергетические показатели данного преобразователя. 

3. Разработана методика исследования зависимости выходной 

ёмкости МОП-транзистора от величины напряжения сток-исток (гистерезиса 

выходной ёмкости) и произведены натурные исследования по определению 

данного явления для разных групп МОП-транзисторов. Дана оценка 

применения выбранных транзисторов в качестве силовых ключей в составе 

полумостового резонансного LLC-преобразователя 
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ГЛАВА 4. ОСОБЕННОСТИ ФУНКЦИОНИРОВАНИЯ ЭЛЕКТРОННОЙ 

КОМПОНЕНТНОЙ БАЗЫ ПОЛУПРОВОДНИКОВЫХ 

ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ ПРИ КРИОГЕННОМ ОХЛАЖДЕНИИ 

4.1 Характеристики полупроводников при функционировании в 

криогенных температурах 

В первой главе отмечено, что при использовании традиционной 

электронной компонентной базы для применения в системах электродвижения 

с мощностью от 500 кВт и выше удельные массогабаритные характеристики 

силовых преобразователей энергии кратно возрастают, в связи с чем в данном 

мощностном диапазоне в настоящий момент отсутствуют технические 

решения. Для решения данной задачи предлагается использование систем 

криогенного охлаждения в составе силовых преобразователей. 

При криогенных температурах полупроводниковые элементы  

проявляют свойства отличные от тех, которые они демонстрируют при работе 

в нормальных климатических условиях. Для определения их характеристик 

при криогенных температурах были проведены соответствующие 

лабораторные исследования. Фотография рабочего места приведена на 

рисунке 51. 

 

Рисунок 51. Рабочее место для проведения исследований характеристик 

полупроводниковых элементов  при криогенных температурах 

 Проводились исследования опытных образцов транзисторов (позиция 

№ 6 на рисунке 51) в НКУ, далее транзисторы погружались в сосуд Дьюара с 

жидким азотом (позиция № 3 на рисунке 51). В качестве вспомогательного и 

измерительного оборудования использовались осциллограф (позиция № 1), 
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генератор (позиция № 2), источник питания (позиция № 4) и мультиметр 

(позиция № 5). 

4.2 Практические результаты измерений характеристик 

транзисторов при функционировании в криогенных температурах 

Транзисторы являются ключевыми элементом устройств, 

осуществляющих процессы накопления, преобразования и перераспределения 

электроэнергии. Определение параметров работы данных полупроводниковых 

изделий крайне важно для оценки их применимости при функционировании в 

среде жидкого азота. 

По своей структуре транзисторы делятся на биполярные, биполярные 

транзисторы с изолированным затвором (БТИЗ, в зарубежной литературе – 

IGBT), полевые (МОП-транзисторы, в зарубежной литературе – MOSFET).  

В настоящее время полевые транзисторы получили широкое 

распространение ввиду возможностей преобразования больших уровней 

энергии на высоких частотах. Также год от года осуществляется модернизация 

структуры МОП-транзисторов. 

Ключевым параметром, характеризующим работу транзисторов, 

является их ВАХ. В процессе исследования осуществляется контроль таких 

параметров, как сопротивление открытого канала, падение напряжения на 

обратном диоде, время обратного восстановления диода. Осуществлялась 

сравнительна оценка динамических потерь транзистора при нахождении 

испытуемого образца в НКУ и среде жидкого азота. 

В качестве объектов для проведения исследований были выбраны 

транзисторы, указанные в таблице 7. 

Таблица 7 - Исследуемые транзисторы 

№ п/п Название Количество 

1 КП707А1 20 

2 КП921А 20 

3 AUIRGP50B60PD1 20 

4 SPW24N60C3 20 



99 

 

 

 

5 STW60N65M5 20 

6 IGT60R070D1 20 

7 SCT30N120 2 

ВАХ транзистора отражает зависимость тока, который протекает от 

стока (коллектора) к истоку (эмиттеру) при заданном напряжении на затворе 

(базе), от величины приложенного напряжения. Чем выше скорость 

нарастания тока, тем лучше проводящие свойства транзистора.  

Схема испытательного стенда для определения ВАХ транзистора 

изображена на рисунке 32.  

 

Рисунок 52. Схема испытательного стенда для определения ВАХ транзистора 

 Источник питания U1 задаёт напряжение V1 на затворе (базе) 

транзистора VT. Резистор R ограничивает ток управления и определяет время 

нарастания и спада фронта сигнала. Между стоком (коллектором) и истоком 

(эмиттером) транзистора приложено напряжение V2 от источника питания U2. 

Когда транзистор открыт, через него от источника питания U2 начинает 

протекать ток, измеряемый миллиамперметром  mA. Напряжение на затворе 

(базе) не должно превышать пределов, установленных в технической 

документации.  

При проведении исследований на затвор (базу) транзистора подавались 

разные уровни напряжений для определения минимального напряжения 

открытия в НКУ и в криосреде, а также выявления зависимости ВАХ от 

внешних условий среды при постоянстве уровня управляющего сигнала. 

Графики ВАХ транзисторов при работе в НКУ и в криосреде приведены на 

рисунках 53-59. 
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Рисунок 53. ВАХ транзистора SPW24N60C3 
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Рисунок 54. ВАХ транзистора КП707А1 
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Рисунок 55. ВАХ транзистора КП921А 
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Рисунок 56. ВАХ транзистора STW60N65M5 
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Рисунок 57. ВАХ транзистора AUIRGP50B60PD1 
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Рисунок 58. ВАХ транзистора SCT30N130 
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Рисунок 59. ВАХ транзистора IGT60R070D1 
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Сопротивление открытого канала транзистора (напряжение насыщения 

для IGBT) определяет величину потерь, выделяемых на полупроводниковом 

элементе при протекании через него тока.  

Для определения сопротивления открытого канала транзистора 

используется испытательный стенд, схема которого изображена на рисунке 52. 

Установив на источнике питания U2 величину напряжения V2, при помощи 

источника питания U1 ступенчато увеличиваем напряжения на затворе (базе) 

V1, фиксируя при этом значения тока mA через транзистор и напряжения V2 

сток-исток (коллектор-эмиттер). Графики зависимости сопротивления 

открытого канала от величины напряжения на затворе приведены на 

рисунках 60-61. Синий график – характеристика элемента в НКУ до 

помещения в жидкий азот, оранжевый график – характеристика элемента   в 

среде жидкого азота, серый график – характеристика элемента после 

нахождения в среде жидкого азота в НКУ при наступлении теплового 

равновесия.
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SPW24N60C3 КП707А1 

  

AUIRGP50B60PD1 SCT30N120 

  

Рисунок 60. График зависимости сопротивления открытого канала транзистора от напряжения затвор-исток (база-

эмиттер) 
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КП921А STW60N65M5 

  

IGT60R070D1 2E725A 

  

Рисунок 61. Графики зависимости сопротивления открытого канала транзистора от напряжения затвор-исток 

(база-эмиттер) 
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 Анализируя полученные результаты экспериментов, можно сделать 

вывод, что при воздействии криосреды у транзисторов происходит изменение 

параметров, в частности: 

1. Транзисторы IGBT: 

 увеличивается величина напряжения насыщения коллектор-

эмиттер; 

 увеличивается напряжение открытия транзистора; 

 уменьшается максимальное рабочее напряжение коллектор-

эмиттер; 

 увеличивается падение напряжения на обратном диоде; 

 уменьшается время обратного восстановления диода. 

2. Транзисторы MOSFET: 

 уменьшается сопротивление открытого канала транзистора; 

 увеличивается напряжение открытия транзистора; 

 уменьшается максимальное рабочее напряжение сток-исток; 

 увеличивается падение напряжения на обратном диоде; 

 уменьшается время обратного восстановления диода. 

3. Транзисторы SiC: 

 увеличивается сопротивление открытого канала транзистора; 

 увеличивается напряжение открытия транзистора; 

 уменьшается максимальное рабочее напряжение сток-исток; 

 увеличивается падение напряжения на обратном диоде; 

 уменьшается время обратного восстановления диода. 

4. Транзисторы GaN: 

 увеличивается сопротивление открытого канала транзистора; 

 увеличивается напряжение открытия транзистора. 

При нахождении в криосреде IGBT-транзисторы позволяют 

осуществлять работу на более высоких частотах. Наблюдается уменьшение 



111 

 

 

 

динамических потерь, однако увеличение напряжения насыщения коллектор-

эмиттер (рост коэффициента передачи по току) ограничивает их применение 

ввиду роста статических потерь. 

Кремниевые MOSFET-транзисторы демонстрируют существенное 

снижение сопротивления открытого канала в 5…20 раз, уменьшение времени 

обратного восстановления диода, что свидетельствует о кратном уменьшении 

статических и динамических потерь мощности при функционировании в 

криосреде.  

Несмотря на то, что мощность потерь на транзисторе определяется 

квадратичной зависимостью от величины протекающего через него тока, 

снижение сопротивления открытого канала, снижение динамических потерь 

при криогенном охлаждении позволяет использовать данные компоненты 

совместно с мощными IGBT-транзисторами в соответствующих применениях. 

При исследовании SiC- и GaN- транзисторов на предмет 

функционирования в условиях криосреды существенных преимуществ 

выявлено не было.  

В то же время было выявлено явное улучшение характеристик МОП-

транзисторов при охлаждении жидким азотом, что позволяет рекомендовать 

их к использованию в системах электродвижения при криогенных 

температурах наряду с мощными IGBT-транзисторами.  

4.3 Теоретическое обоснование характеристик полевых МОП-

транзисторов при функционировании в криогенных температурах 

4.3.1 Напряжение пробоя 

Напряжение пробоя p-n-перехода уменьшается с понижением 

температуры. Данное явление объясняется тем, что при более низких 

температурах происходит падение тепловой энергии носителей, 

следовательно уменьшается вероятность их столкновения между собой. Это 

приводит к увеличению длины свободного пробега носителей заряда в 

кремнии, из-за чего наблюдается процесс уменьшения напряжения лавинного 
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пробоя – явления, при котором процесс ударной ионизации достигает 

бесконечной скорости [71]. Напряжение лавинного пробоя определяется 

коэффициентами ударной ионизации носителей заряда - числом электронно-

дырочных пар, генерируемых электронами и дырками при прохождении ими 

1 см через обеднённый слой вдоль направления электрического поля. Данное 

явление носит название скорости ударной ионизации. В кремнии скорость 

ионизации носителей α определяется как обратная величина среднего 

свободного пробега и согласно закону Чиновета [72] имеет вид: 

α(E) =  α∞e−
β

E,        (95) 

где Е – напряжённость электрического поля, α∞ и β – коэффициенты 

Чиновета, различные для разных носителей заряда и материала. В разных 

источниках указаны разные значения данных коэффициентов, они приведены 

в таблице 8. Для вычислений используются значения, указанные в 

источнике 3. 

Таблица 8 – Значения коэффициентов ударной ионизации по закону Чиновета 

Источник 
Носители заряда n-типа Носители заряда p-типа 

α∞ (см-1) β (В/см) α∞ (см-1) β (В/см) 

Источник 1 [73] 3,8·106 1,77·106 9,9·106 2,98·106 

Источник 2 [74] 0,75·106 1,39·106 4,65·106 2,3·106 

Источник 3 [75] 0,703·106 1,231·106 1,582·106 2,036·106 

Лавинный пробой PN-перехода наступает в случае, когда выполняется 

условие [76]: 

∫ αp ∙ e[∫ (αn−αp)dx
x

0
]dx = 1

W

0
    (96) 

где W – общая ширина зоны истощения полупроводника n-типа при 

пробое, αn и αp – скорости ионизации носителей заряда (электронов и дырок). 

Напряжение пробоя pn-перехода определяется выражением: 

VB =
qNDW2

2ϵSi
      (97) 
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где q – электронный заряд, ND – легированная дрейфовая область, ϵSi – 

диэлектрическая проницаемость кремния. 

Для определения температурной зависимости напряжения пробоя, 

необходимо определить температурную зависимость W исходя из (96) с 

учётом изменения коэффициентов Чиновета в зависимости от температуры 

[77], приведённой в таблице 9. 

Таблица 9 – Зависимость коэффициентов ударной ионизации от 

температуры 

Носители заряда n-типа Носители заряда p-типа 

αn,∞ = 7 · 105[0,57 + 0,43 (
T

300
)2] αp,∞ = 1,58 · 106[0,58 + 0,42 (

T

300
)2] 

βn = 1,23 · 106[0,625 + 0,375 (
T

300
)] βp = 2,04 · 106[0,67 + 0,33 (

T

300
)] 

Однако для данной методики определения напряжения пробоя в 

зависимости от рабочих температур МОП-транзисторов характерна низкая 

сходимость практических результатов с теоретическим расчётом с ростом 

рабочего напряжения сток-исток. Для более точного анализа явление 

лавинного пробоя также можно проанализировать при помощи модели 

Фулопа [78]: 

αeff(E) =  A ·  En       (98) 

Для кремния в НКУ коэффициенты А = 1,8 · 10-35 см-1, n = 7.  

Условие, при котором наступает пробой, определяется следующим 

выражением: 

∫ αeffdx = 1
W

0
     (99) 

Используя модель Фулопа для pn-перехода, можно получить связь 

между электрическим полем как функцией ширины обеднения путём 

интегрирования уравнения Пуассона в области пространственного заряда. 

Ширину обеднения pn-перехода при пробое можно определить путём 

подстановки (99) в (100) и интегрирования полученного выражения. Для 
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данного значения ширины обеднения напряжение пробоя pn-перехода 

определяется следующим выражением: 

𝑉𝐵 =  
1

2
[

𝑛+1

𝐴
]

2

𝑛+1[
𝑞𝑁𝐷

ϵSi
]

1−𝑛

1+𝑛     (100) 

Чтобы найти температурную зависимость напряжения пробоя, 

необходимо определить температурную зависимость коэффициентов А и n, 

которая согласно [71] имеет следующий вид: 

𝐴 =  2 · 10−28𝑒−16,22
𝑇

300     (101) 

𝑛 =  5,8 + 1,2
𝑇

300
      (102) 

Из рисунка 62 видно, что результаты теоретических вычислений 

соответствуют экспериментальным данным по определению напряжения 

пробоя (сплошная линия – экспериментальные значения, пунктирная линия – 

расчётные значения) и соответствуют опубликованным данным [79], 

представленным на рисунке 63 (сплошная линия - экспериментальные 

значения, точки - расчётные значения). 

 

Рисунок 62. Результаты экспериментальных исследований и 

аналитического расчёта 
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Рисунок 63. Опубликованные данные по определению величины напряжения 

пробоя в зависимости от температуры для устройств 50, 250 и 500 В. 

4.3.2 Пороговое напряжение 

Пороговое напряжение N-канального полевого МОП-транзистора - это 

напряжение, прикладываемое между электродами затвора и истока, при 

котором в области P-основания формируется сильный инверсионный слой 

(канал) и транзистор переходит в проводящее состояние.  

Пороговое напряжение измерялось для разных типов транзисторов и 

было обнаружено, что оно увеличивается с понижением температуры. Данное 

явление происходит из-за падения на 30 порядков величины внутренней 

концентрации носителей при охлаждении кристалла с 300 К до 77 К. Низкая 

собственная концентрация носителей увеличивает изгиб полосы в области P-

основания, который должен быть компенсирован более высоким напряжением 

затвора для формирования инверсионного слоя.  

Пороговое напряжение для N-канального МОП-транзистора с N+ 

поликремниевым затвором определяется как [80]: 
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𝑉𝑇 =  𝜓𝑀𝑆 −  
𝑄𝑔

𝐶𝑔
+ 2𝜙𝐵 +

𝑄𝐵

𝐶𝑔
=  𝜙𝐵 +

𝑄𝐵 − 𝑄𝑔

𝐶𝑔
−

𝐸𝐺

2𝑞
=

𝐾𝑇

𝑞
ln

𝑁𝐴

𝑛𝑖
+ 

+
√4𝑞𝜖𝑆𝑖𝑁𝐴

𝐾𝑇

𝑞
ln

𝑁𝐴
𝑛𝑖

−𝑄𝑔

𝐶𝑔
−

𝐸𝐺

2𝑞
    (103) 

где 𝐶𝑔 – ёмкость затвора, 𝑁𝐴 – общая концентрация акцепторной 

примеси в области р-канала, 𝑄𝑔 – заряд затвора, 𝑛𝑖 – собственная 

концентрация носителей, 𝐸𝐺  – ширина запрещённой зоны. 

Опираясь на выражение (104), можно вывести уравнения для 

определения собственной концентрации носителей 𝑛𝑖 и ширины запрещённой 

зоны 𝐸𝐺  [81]: 

𝑛𝑖 = 3,34 · 1019( 
𝑇

300
)

3

2𝑒(−
𝐸𝐺

2𝐾𝑇
)
     (104) 

𝐸𝐺 = 1,16 − 7,02 ·  10−4 𝑇2

𝑇+1108
    (105) 

Результаты расчётов достаточно точно сходятся с результатами 

экспериментальных измерений, приведёнными на рисунке 64. 

 

Рисунок 64. Зависимость порогового напряжения от значений температуры 
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4.3.3 Сопротивление открытого канала МОП-транзистора 

Сопротивление открытого канала МОП-транзистора представляет собой 

полное электрическое сопротивление между истоком и стоком в момент 

времени, когда транзистор открыт и определяет величину потерь мощности 

при протекании через транзистор электрического тока.  

Общее сопротивление МОП-транзистора представляет собой сумму 

сопротивлений, вносимых каждой областью на пути протекания тока и 

согласно структурной схеме МОП-транзистора, изображённой на рисунке 65, 

определяется выражением: 

𝑅𝑑𝑠(𝑜𝑛) =  𝑅𝑁+ +  𝑅𝑐ℎ +  𝑅𝐴 +  𝑅𝐽 +  𝑅𝐷 +  𝑅𝑆   (106) 

где  𝑅𝑁+ - сопротивление подложки N+; 𝑅𝑐ℎ - сопротивление 

проводящего канала; 𝑅А – сопротивление области накопления; 𝑅𝐽 – 

сопротивление JFET-области; 𝑅𝐷 – сопротивление области дрейфа; 𝑅𝑆 – 

контактное сопротивление. 

 

Рисунок 65. Структурная схема МОП-транзистора 
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область канала устройства. Проводимость области канала может изменяться в 

зависимости от величины напряжения на затворе устройства. Сопротивление 

в данной области определяется выражением: 

𝑅𝑐ℎ =  
1

2

(𝑥𝑝−𝑥𝑛)(𝐿𝐺+2𝑚)

𝜇𝑛𝑠𝐶𝑔(𝑉𝐺−𝑉𝑇)
,     (107) 



118 

 

 

 

где  𝑥𝑝 – глубина диффузии р-слоя; 𝑥𝑛 – глубина диффузии N+ слоя; 

𝐿𝐺  – длина поликремниевого затвора; 2𝑚 – размер ячейки диффузионной 

области; 𝜇𝑛𝑠 – подвижность инверсионного слоя; 𝐶𝑔 – ёмкость затвора;𝑉𝐺 − 𝑉𝑇  

– эффективное смещение затвора. 

Подвижность инверсионного слоя, исходя из ранее проведённых 

исследований [82], [83], определяется выражением: 

𝜇𝑛𝑠(𝑇) = 357(
𝑇

300
)−1,26     (108) 

Пройдя через данный канал, носители заряда попадают в область 

накопления n-типа. Сопротивление в этой области определяется выражением: 

𝑅𝐴 =  
𝐾(𝐿𝐺−2𝑥𝑝)(𝐿𝐺+2𝑚)

𝜇𝑛𝐴𝐶𝑔(𝑉𝐺−𝑉𝑇𝐴)
     (109) 

где К – поправочный коэффициент (для МОП-транзисторов К=0,3 [84]); 𝑉𝑇𝐴 – 

пороговое напряжение слоя накопления заряда (номинальное значение равно 

0); 𝜇𝑛𝐴 – подвижность носителей в зоне накопления заряда. 

Единственным параметром, зависящим от температуры, является 

подвижность носителей, которая, исходя из проведённых ранее исследований 

[85], [86], определяется выражением 

 𝜇𝑛𝐴(𝑇) = 757(
𝑇

300
)−0,81     (110) 

Сопротивление зоны JFET в структуре МОП-транзистора обусловлено 

взаимодействием р-слоя и дрейфовой области. Величина сопротивления 

увеличивается с ростом напряжения сток-исток и определяется следующим 

выражением: 

𝑅𝐽𝐹𝐸𝑇 =  
(𝑥𝑝−𝑥𝑛)(𝐿𝐺+2𝑚)

𝜇𝑛𝐵𝑁𝑖𝑞(𝐿𝐺−2𝑥𝑝−2𝑊0)
,     (111) 

где  𝑁𝑖 – концентрация свободных электронов в дрейфовой области; 𝜇𝑛𝐵 – 

подвижность носителей; 𝑊0 – ширина зоны истощения, определяемая 

выражением: 

𝑊0 =  √
2𝜖𝑆𝑖𝑘𝑇

𝑞2𝑁𝑖
ln(

𝑁𝐴𝑁𝑖

𝑛𝑖
2 )     (112) 
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Параметрами, имеющими непосредственную температурную 

зависимость, являются концентрация свободных электронов в дрейфовой 

области 𝑁𝑖 и подвижность носителей 𝜇𝑛𝐵. 

Концентрация свободных носителей определяется выражением: 

𝑁𝑖 = 𝑁𝐶  

√1+8𝑒
(
𝐸𝐹𝑛−𝐸𝐷

𝑘𝑇
)𝑁𝐷

𝑁𝐶
−1

4𝑒
(
𝐸𝐹𝑛−𝐸𝐷

𝑘𝑇
)

     (113) 

где 𝑁𝐷 – общая концентрация примеси; 𝑁С – концентрация 

электронов; 𝐸𝐷 – уровень донорной примеси; 𝐸𝐹𝑛 – уровень Ферми электрона; 

𝑁𝐶  – величина эффективной плотности носителей заряда, определяемая 

выражением 

𝑁𝐶 = 2,8 · 1019(
𝑇

300
)

3
2⁄      (114) 

Согласно ранее проведённым исследованиям [87] и [88], подвижность 

носителей 𝜇𝑛𝐵 при температуре среды T > 200K определяется как: 

 𝜇𝑛𝐵(𝑇) = 1350(
𝑇

300
)−2,42    (115) 

при температуре среды 77K < T < 200K 

  𝜇𝑛𝐵(𝑇) = 3601(
𝑇

200
)−2     (116) 

Основной вклад в сопротивление в высоковольтных устройствах вносит 

область дрейфа МОП-транзистора, которое определяется выражением: 

𝑅𝐷 =  
ℎ(𝐿𝐺+2𝑚)

2𝑞𝜇𝑛𝐵𝑁𝑖(𝑚+𝑥𝑝+𝑊0)
ln(

𝐿𝐺+2𝑚

𝐿𝐺−2𝑥𝑝−2𝑊0
)   (117) 

где  h – толщина области дрейфа, зависящая от напряжения пробоя 

устройства.  

При проведении экспериментальных исследований было выявлено, что 

сопротивление открытого канала у всех образцов уменьшалось при снижении 

температуры. Это связано с увеличением инверсии, накопления и объёмной 

подвижности электронов при низких температурах. Увеличение подвижности 

носителей объясняется уменьшением механизма электрон-фононного 
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рассеяния [89]. На рисунке 66 изображена зависимость сопротивления 

открытого канала МОП-транзисторов от температуры среды. 

Крутизна характеристики тока стока (коэффициент трансдуктивности, 

транспроводности в зарубежной литературе) определяет зависимость 

величины тока стока относительно напряжения на затворе и в общем случае 

определяется выражением: 

𝑔𝑚 =  
∆𝐼𝑜𝑢𝑡

∆𝑉𝑖𝑛
      (118) 

 Ввиду увеличения подвижности носителей в инверсном слое при 

снижении температуры, увеличивается также и крутизна характеристики. Для 

МОП-транзисторов данный коэффициент определяется выражением: 

𝑔𝑚 =  𝜇𝑛𝑠𝐶𝑔
𝑍

(𝑥𝑝−𝑥𝑛)
(𝑉𝐺𝑆 −  𝑉𝑇)    (119) 

где  Z – ширина ячейки; 𝑥𝑝 − 𝑥𝑛 – длина канала. 

 

Рисунок 66. Зависимость сопротивления открытого канала МОП-

транзистора от температуры 

Коэффициент трансдуктивности является величиной обратной 

проводимости канала. При увеличении сопротивления открытого канала 

коэффициент трансдуктивности падает, при уменьшении - растёт. 
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4.4 Выводы 

1. Разработаны методики проведения испытаний ЭКБ 

полупроводниковых преобразователей на предмет определения ключевых 

характеристик при функционировании в  среде жидкого азота. 

2. Проведены исследования характеристик MOSFET-, IGBT-, SiC- и 

GaN-транзисторов при нахождении в среде жидкого азота. Выявлены 

особенности функционирования и механизмы воздействия криогенных 

температур на параметры изделий. 

3. Произведён аналитический расчёт, определяющий изменение 

параметров MOSFET-транзисторов при воздействии криогенных температур. 

Выявлена корреляция с полученными экспериментальными результатами. 

4. Выявлено существенное улучшение характеристик МОП-

транзисторов при охлаждении жидким азотом, что позволяет рекомендовать 

их к использованию в системах электродвижения при криогенных 

температурах наряду с мощными IGBT-транзисторами. 
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

Основные результаты и выводы диссертационной работы состоят в 

следующем: 

1. На основе аналитического обзора определено, что совершенствование 

технологий электродвижения наземного, воздушного и морского транспорта 

является приоритетным направлением развития отечественной и мировой 

промышленности; установлено, что применение технологий 

высокотемпературной сверхпроводимости и криогенного охлаждения 

преобразовательной техники в системах электродвижения позволяет 

реализовывать мощные исполнительные механизмы, работающие в диапазоне 

нескольких единиц-десятков мегаватт с высокими удельными 

массогабаритными характеристиками. 

2. Показано, что эффективность систем электроснабжения 

транспортных средств во многом определяется эффективностью работы 

преобразователей электрической энергии, в связи с  чем использование 

топологий резонансных преобразователей в составе систем электродвижения, 

благодаря их высоким эксплуатационным характеристикам, наиболее 

предпочтительно. 

3. Произведён аналитический расчёт и определение режимов работы 

резонансных преобразователей с последовательным резонансным LC 

контуром, параллельным резонансным LC контуром, последовательно-

параллельным резонансным LCC контуром и последовательно-параллельным 

резонансным LLC контуром. Выявлены особенности функционирования, 

определяющие применение данных топологий в составе систем 

электродвижения, в частности, в составе источников вторичного 

электропитания. 

4. Определены параметры полупроводниковых ключей, влияющие на 

величину электрических потерь, электромагнитных помех и общую 

надёжность резонансных преобразователей. 
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5. Обосновано, что для использования в составе источников вторичного 

электропитания транспортных средств наиболее предпочтительным является 

резонансный преобразователь с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром.  

6. Разработана методика расчёта и компьютерная модель полумостового 

резонансного преобразователя с последовательно-параллельным LLC 

резонансным контуром, выполнена проверка работоспособности данной 

системы и определена её эффективность. Результаты имитационного 

компьютерного моделирования имеют удовлетворительное совпадение с 

результатами выполненного аналитического расчёта и показывают, что 

полумостовой резонансный LLC-преобразователь обладает коэффициентом 

полезного действия 97 %, низкими электромагнитными помехами и 

соответствует эксплуатационным и техническим требованиям для применения 

в составе систем электродвижения. 

7. Разработана методика определения изменения выходной ёмкости 

МОП-транзистора от величины напряжения сток-исток (гистерезиса 

выходной ёмкости). Произведены натурные исследования по определению 

данного явления для разных групп МОП-транзисторов. Дана оценка 

применения выбранных транзисторов в качестве силовых ключей в составе 

полумостового резонансного LLC-преобразователя. 

8. Исследованы характеристики силовых полупроводниковых ключей 

при функционировании в среде жидкого азота. Произведён аналитический 

расчёт и выявлена корреляция с эмпирическими данными. 

9. Выявлено существенное улучшение характеристик МОП-

транзисторов при охлаждении жидким азотом, что позволяет рекомендовать 

их к использованию в системах электродвижения при криогенных 

температурах наряду с мощными IGBT-транзисторами. 

10. Исследование и совершенствование элементной базы позволяет 

создавать энергоэффективные полупроводниковые преобразователи тока и 
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напряжения, обладающие высокими удельными массогабаритными 

характеристиками, что способствует их внедрению в состав систем 

электроснабжения транспорта. 
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СПИСОК СОКРАЩЕНИЙ И УСЛОВНЫХ ОБОЗНАЧЕНИЙ 

В диссертационной работе применяются следующие сокращения и 

обозначения: 

АКБ – аккумуляторная батарея; 

АЧХ – амплитудно-частотная характеристика; 

ВАХ – вольт-амперная характеристика; 

ВТСП – высокотемпературная сверхпроводимость; 

КПД – коэффициент полезного действия; 

ЛА - летательный аппарат; 

НКУ – нормальные климатические условия; 

РП – резонансный преобразователь; 

РЭА – радиоэлектронная аппаратура; 

ТС – транспортное средство; 

ШИМ – широтно-импульсная модуляция; 

ЭКБ – электронная компонентная база; 

AC/AC – преобразователь переменного тока в переменный 

AC/DC – преобразователь переменного тока в постоянный 

DC/AC – преобразователь постоянного тока в переменный 

DC/DC – преобразователь постоянного тока в постоянный 

IGBT – Insulated Gate Bipolar Transistor (биполярный транзистор с 

изолированным затвором) 
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СЛОВАРЬ ТЕРМИНОВ 

В диссертационной работе применяются следующие термины и 

определения: 

Ёмкость конденсатора – способность конденсатора накапливать и 

удерживать на обкладках электрический заряд; 

Криосреда – среда с жидким азотом (сосуд Дьюара, в котором 

находится жидкий азот); 

Полное электрическое сопротивление – сопротивление конденсатора 

при протекании через него переменного тока; 

Пороговое напряжение диода – величина приложенного напряжения в 

прямом направлении, при котором диод переходит в проводящее состояние; 

Время обратного восстановления диода – время протекания 

переходного процесса при переключении диода из проводящего состояния 

(прямого) в закрытое; 

Тангенс угла диэлектрических потерь конденсатора – отношение 

активной мощности конденсатора к реактивной; 

Эквивалентное последовательное сопротивление – суммарное 

сопротивление выводов и обкладок конденсатора, включенное 

последовательно с основной ёмкостью. 
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ПРИЛОЖЕНИЕ А. Расчёт полумостового резонансного 

преобразователя с последовательно-параллельным LLC-резонансным 

контуром 

Начальные условия: 

Входное напряжение     

Выходное напряжение     

Выходной ток      

Резонансная частота     

 

 
 

Соотношение индуктивностей    
 

Ожидаемый КПД     
 
Расчёт: 

Выходная мощность     
 

Выходное сопротивление    
 

Входная мощность     
 

Входной ток      
 

Коэффициент трансформации   
 

Эквивалентное сопротивление нагрузки  
 
Предположив, что соотношение частот 

коммутации      
 

Добротность контура     
 

Ёмкость резонансного конденсатора    

 

Резонансная индуктивность    
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Индуктивность намагничивания 

трансформатора     
 

Импеданс резонансного контура   
 
 
Пиковый ток через резонансной цепи 

  
 
 
Вторая резонансная частота 

 

 
 
Добротность эквивалентного 

последовательного резонансного контура  
 
 
Эквивалентное последовательное 

сопротивление резонансной цепи   
 
Добротность резонансного контура 

на резонансной частоте wr    
 
Сопротивление открытого 

канала транзистора     
 

Заряд затвора транзистора    
 

Статические потери на транзисторе   
 

Максимальная частота    
 

Добротность ненагруженного контура   
 
Эквивалентное последовательное 

сопротивление конденсатора    

 
Активное сопротивление в резонансном 

дросселе       
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Активное сопротивление в первичной 

обмотке трансформатора    
 
 

Ток через контур эквивалентной цепи   
 
 

Активные потери в резонансном дросселе  
 
Активные потери в первичной обмотке 

трансформатора     
 
Активные потери в резонансном 

Конденсаторе      
 

Суммарные потери проводимости   
 

 

Потери на управление затвором   
 

Суммарные потери в преобразователе  
 
Расчётный коэффициент 

полезного действия     
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ПРИЛОЖЕНИЕ Б. Акт о внедрении результатов 
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ПРИЛОЖЕНИЕ В. Акт внедрения в учебный процесс 

 

 

 


