
非隔离型DC/DC变换被广泛使用,并在拓扑结构和效率方面表现出优势。随着现

代生活中直流负载利用量和直流发电量的增加,其应用占比也越来越多。为了支持非隔

离型DC/DC变换,已经研发了 大 量 的 拓 扑 结 构,其 中 著 名 的 包 括 Buck、Boost、Buck-

Boost、C'uk和SEPIC电路。C'uk电路是根据发明者的姓氏命名的,而SEPIC的全称是单

端初级电感变换器。图3.1根据输入到输出的电压变换比进行分类,可以得到降压、升
压或升降压三大类。电感在上述拓扑中起着重要作用,这与开关电容型变换器不同。

图3.1 常见的非隔离型DC/DC变换器及分类

上述拓扑遵循“基于高速开关的无损耗功率变换”的理念,运行中的电压变换比取决于

给定的控制信号,控制信号通常为脉宽调制(PWM,简称脉宽)信号,使有源开关导通或关

断,改变PWM信号的占空比可以实现输出电压的改变。

3.1 脉宽调制

PWM是一种产生脉冲信号的系统方法,用于控制功率半导体的开/关切换和功率流动

的大小。信号应按频率和脉宽所指定的时序进行调节。PWM 信号可以由数字微控制器或

模拟电路产生,它们一般遵循相同的比较机制和原理。图3.2(a)说明了使用比较器形成

PWM信号的机制。
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图3.2 比较器电路和波形

3.1.1 模拟脉宽调制

比较器是一种电子设备,它对两个输入信号,即载波信号和参考信号进行比较,并产生

其输出信号。载波vc通常是具有特定频率和幅值的锯齿波或三角波信号,如图3.2(b)所
示。参考信号vr与载波信号进行比较,以便比较器输出一系列脉动信号。PWM 的输出通

常称为逻辑标签,“1”或“0”分别表示开关管的“开通”或“关断”。增加或减小vr的幅值可以

增加或减小PWM输出的脉宽。PWM信号的关键参数包括用来表示脉宽及开关频率的占

空比大小和开关周期。通态占空比定义为每个时间周期内非零脉冲宽度的百分比,在稳态

下用Don表示。如图3.2(b)所示,其数学表达式为Don=
Ton
Tsw

,其中Tsw=Ton+Toff是开

关周期,其由载波信号vc的频率所决定。在导通期间,在其调制下的功率开关将会传导电

流。断态占空比定义为每个周期中零脉宽的百分比,在稳态下用Doff表示,其数学表达式

为Doff=
Toff
Tsw

,在关断状态期间功率开关不应有电流通过。

PWM信号可由用于实验测试、频率和占空比可调的函数发生器生成。在模拟电路应

用领域,IC555定时器曾广泛作为电子产品中的延时和PWM 发生器。最新的集成电路如

LTC6992可以通过编程来更容易地产生PWM,载波信号在IC内部产生以实现可编程开关

频率。参考信号被外接,以反映输出脉冲信号的所需占空比。根据实际实施的情况,PWM

图3.3 PWM模拟模型

逻辑信号可分为1.5~18V的电压等级。在仿真中,可
以通过Simulink构建PWM 发生器,如图3.3所示。
载波信号vc可以由Simulink模块生成,从而产生可设

置开关频率和波峰幅值的控制信号时序。模型的输入

是参考信号vr,它控制PWM 以生成所需的占空比,输
出端口显示为“PWM”,它提供具有特定频率和调制脉

宽的脉冲波形。

3.1.2 数字脉宽调制

微处理器普及后,系统的时钟脉冲可通过对数字计数器进行编程而进行计数。当计数

值达到其编程值时,计数器缓冲区可以重置为零。计数器的计时次数代表一个开关周期,与
特定的频率相关。当作为参考值的数字与计数器的输出进行比较时,可以生成占空比和频
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率可编程调节的PWM信号。图3.4所示的案例给出了一个用于示范的分辨率很低的PWM
信号。它对时钟信号的计数从0~7,然后复位到零,这相当于形成了一个载波信号。

图3.4 数字化PWM的演示

图3.4中,当时钟周期为Tclock 时,表示载波频率的周期固定为8Tclock,符号为Tsw。
参考值被设置为5,并在每个时钟周期内与计数器值进行比较。通过比较所产生的PWM
信号如图3.4中PWM-1和PWM-2所示。参考值5使PWM-1信号所显示的通态占空比

Don=37.5%,断态占空比Doff=62.5%。PWM-2信号与PWM-1信号相反,其所显示的通

态占空比Don=62.5%,断态占空比Doff=37.5%。当参考值在0~8范围内变化时,占空

比也随之改变。上述的案例表明,占空比可以按0%、12.5%、25%、37.5%、50%、62.5%、

75%、87.5%和100%离散步长进行调制。占空比的分辨率只有1/8或12.5%,这对于实际

执行情况来说太低了。现代的微控制器通常提供16位或32位计数器,可以针对PWM 对

其进行编程。变换器的设计应明确规定开关频率,即fsw。当定点微控制器所显示的时钟

频率为fclock时,可以对计数器进行编程以将时钟计数到 NC 的整数,然后重置为零。NC

的值由下式中fclock与fsw 的比值所确定:
 

fclock=(NC+1)×fsw 或  NC=
fclock

fsw-1
(3.1)

  当fclock≫fsw 时,NC 的值越大, 1
NC+1

所表示的占空比的分辨率就越高。在许多情

况下,需要高性能的微控制器来满足高频 PWM 和高分辨率这两个要求。例如,根据

式(3.1),当占空比分辨率为0.1%且fsw=500kHz时,计数器的时钟频率应为500MHz或

者更高。

3.2 运行状态

功率变换器的电压和电流是响应各种负载情况的变量。由于开关的运行,电压、电流和

功率的波形中通常会出现纹波。当某个功率变换器在一定时间内达到平衡状态时,便可以
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确定其进入稳态。暂态是指从一种稳态到另一种稳态的短时间过渡,其原因主要来自输入

电压的变化、控制信号的变化以及负载条件的变化。变换器的启动可以看作是变换器系统

进入第一稳态前的过渡阶段的一种特殊情况。

3.2.1 稳态

在电力电子变换器中,稳态指的是平衡状态,可以是短时的,也可以是长时间的。图3.5
给出了一个示例,显示了电感电流iL 和电容电压vC 的波形。变换器的暂态过程被定义为

0~0.1ms,这是因为在此时间段变换器启动以及其电压和电流的变化显著。尽管iL 和vC
的纹波清晰可见,变换器的运行情况还是可看作从0.1ms开始进入稳定状态并保持到

0.5ms。在稳态下,纹波一般均匀分布,在0.1~0.5ms的每个周期中,iL 和vC 的平均值都

是恒定的,如图3.5所示。理想的电感和电容只吸收与释放能量,而没有任何功耗。而满足

以下条件的DC/DC变换器可以检测到其稳态:
 

(1)
 

波纹是周期性的,且振幅恒定。
(2)

 

电路中通过电感器的平均电流在每个纹波周期中保持恒定,在多个周期中保持

不变。
(3)

 

电路中通过电容器的平均电压在每个纹波周期中保持恒定,在多个周期内保持

不变。

图3.5 开关电源应用中的稳态示意图

稳态可以是短期的,也可以是长期的,但必须满足上述条件并有一个预定期限。电感电

流或电容电压的纹波幅值和变化关系到稳态分析与电路设计。在每个周期内,电感电流iL
增加量和减少量的一致性通常是确定变换比和分析功率变换器稳态特性的基础。稳态分析

可以从额定功率、电压和电流开始,而这些参数应在变换器规格中预先确定。

3.2.2 额定运行状态

功率变换器可以在各种功率、电压和电流条件下工作,指定变换器的额定工作状态

(NOC)作为设计和分析的参考是非常重要的。对于非隔离式DC/DC变换器,其NOC可由

表3.1中列出的参数定义,该规范成为稳态分析和电路开发的起点与规范。
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表3.1 额定稳态工作条件

参
 

数
 

符
 

号 单  位 说  明

Pnorm W 额定功率

Vin V 额定平均输入电压

Vo V 额定平均输出电压

IL A 额定平均电感电流(可选)

fsw Hz 开关频率

ΔIL A 电感电流的额定变化量

ΔVC V 电容电压的额定变化量

3.3 降压型变换器

降压型(Buck)变换器是最常见的非隔离型DC/DC拓扑结构。拓扑的演变过程由无损

耗功率变换的开关机制进行模拟,如图3.6所示。通过单刀双掷(SPDT)继电器定时连接

“AC”或“BC”控制能量流动。通过开关的通/断操作,电压信号vsw 是脉动的,“AC”连接时

vsw 为高电压,“BC”连接时vsw 为零。

图3.6 降压型变换器的无损开关概念及发展

在2.7节中讨论了LC电路的低通滤波特性,表明了LC电路对高频信号的衰减能力。
如图3.6所示,在负载前级添加LC滤波器以减轻vsw 的纹波并实现负载端电压vo 的平

滑。SPDT开关被两个功率半导体开关所取代,以在高频下执行相同的开关操作。有源开

关Q由施加的PWM信号控制,以获得所需的电流和所需的输出电压vo。续流二极管(D)
是一个无源开关,可自动充当“BC”连接,并允许电感电流在Q关断状态期间保持电感电流

的流通路径。否则,由于L
diL
dt

的影响,iL 的突然中断会产生明显的电压尖峰。图3.7显示

了使用不同类型功率半导体进行开关操作的一系列降压变换器。功率半导体的选择应根据

不同电压等级的最佳匹配来进行,以实现高效率和低成本,具体参考2.3.5节中的讲解。
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IGBT成为实现中压或高压的普遍选择,这表明IGBT适用于较高的额定电压。对于低压

应用,根据损耗分析、开关速度和成本效益,可以选择IGBT或 MOSFET。由于损耗低、功
率密度高和开关速度高,MOSFET在 ELV 应用中占主导地位,如便携式设备的电源。

MOSFET的两象限电流特性可以替代二极管来满足续流要求并最大限度地减少导通损耗。

MOSFET的导通状态由等效电阻Rds(on)表示,允许电流在续流状态期间选择损耗最低的

路径。这种拓扑通常称为“同步降压”变换器,因为低压侧的 MOSFET,即图3.7所示QL,
作为同步整流器与有源开关QH 的通/断状态互补,图3.7中两个开关不应同时处于导通状

态,否则会引起短路。

图3.7 针对不同的电压等级降压电路采用不同的电源开关

3.3.1 稳态分析

在稳定状态下,iL 和vo的平均值在每个开关周期中都是恒定的。电流或电压的变化

指的是由开/关以及与无源元件的相互作用引起的波纹。下面从传统的降压拓扑开始进行

稳态分析,如图3.8(a)所示。

图3.8 Buck变换器
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当有源开关Q导通时,开关节点上的电压连接到电压源,并由于vsw=Vin 而使得续流

二极管反向偏置,如图3.8(b)的等效电路所示。由于vL=Vin-vo>0和
diL
dt=

vL
L
,电感电

流iL 将会增加。图3.9给出了vsw、vL 和iL 的稳态波形,该阶段用Ton 或Tup 来表示,如
图3.9所示,称为有源开关的“导通状态”或电感电流的“上升状态”。当有源开关 Q关闭

时,电感电流iL 由于vL=L
diL
dt

的影响迫使二极管正向偏置以导通。等效电路如图3.8(c)

所示,其与电压源断开连接。由于vL=-vo<0和
diL
dt=

vL
L
,电感电流iL 将会减小。存储

的磁能被释放以向负载 R 供电,并维持电容器两端的电压vo。该阶段表示为 Toff 或

Tdown,如图3.9所示,称为有源开关Q的“关闭状态”或iL 的“下降状态”。

图3.9 连续导通模式下的稳态波形

根据稳态的定义,iL 的平均值在每个开关周期Tsw 中是相等的,如图3.9所示。iL 的

上升幅度等于下降纹波,标记为ΔIL。ΔIL 值一般为稳态时电感电流纹波的峰-峰值。在离

散时域内,开关Q导通期间电感电流的增加量为

L
ΔIL
Ton

=Vin-vo ⇒ +ΔIL=
Vin-vo

L Ton (3.2)

  开关Q关断期间电感电流的减少量为

-L
ΔIL
Tdown

=-vo ⇒ -ΔIL=
-vo
L Tdown (3.3)

  结合式(3.2)和式(3.3),由电感电流的纹波相等推得降压变换器在稳态下的电压变换

比为

Vo
Vin

=
Ton

Ton+Tdown
 或  Vo=Vin

Ton
Ton+Tdown

(3.4)

式中:
 

Vo为输出电压的平均值,它在稳定状态下是恒定的。电压大小取决于Ton、Tdown 的

时间占比和Vin。

3.3.2 连续导通模式

有源开关Q在每个开关周期内工作在导通状态或关断状态,并且Ton+Toff=Tsw,如

图3.9所示。Tsw 表示与开关频率fsw 相对应的一个开关周期。在连续导通模式(CCM)
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下,电感电流在稳定状态下总是大于零且不会饱和。当二极管用作降压变换器中的低压侧

开关时,使用专业术语“连续导通模式”,如图3.8(a)所示。按照iL 的波形,分别根据iL 的

增加和减少来定义电感电流的上升状态和下降状态。上升阶段和下降阶段标记为Tup 和

Tdown,如图3.9所示。因此,连续导通模式时Ton=Tup 和Toff=Tdown,表明Tdown=Tsw
-Ton。根据式(3.4),电压变换比可以用CCM时的通态占空比表示,即

Vo
Vin

=Don (3.5)

式中:
 

Don为Q在稳态时的通态占空比,用Don=
Ton
Tsw

表示。

在连续导通模式下,电压变换比与PWM的通态占空比成正比,与负载条件无关。稳态

分析表明降压变换器因为Don≤1和Vin>Vo,所以降压变换器具有降压的电压变换特性。

3.3.3 断续导通模式

断续导通模式(DCM)发生的原因是二极管只允许电流在一个方向上传导。在断续导

通模式中,稳态下的电感电流在每个开关周期内的一段时间内为零。在断续导通模式下,两
个开关在开关周期内的一段时间均处于关闭状态。图3.10说明了当变换器的工作模式进

入DCM时vsw、vL 和iL 的稳态波形。

图3.10 断续导通模式下的稳态波形

按照iL 的波形,在电流的上升和下降状态之后增加了“电流的零状态”并用Tzero表示。
在关断期间Toff,存储的电感能量完全释放,使得iL=0和vL=0,并导致电流的零状态

Tzero。二极管停止导通并断开连接,如图3.8(d)的等效电路所示。与CCM不同的是,DCM
的数学表达式变成Toff=Tdown+Tzero,Toff≠Tdown。因此,变换器的电压变换比与式(3.5)不
同,通态占空比Don不再直接代表DCM中的电压变换比。稳态分析依据图3.10中的电感

波形,从而得到和式(3.2)和式(3.3)相同的数学表达式。电压变换比与式(3.4)相同,但是,

Tdown和Tzero的时间占比在关断期间Toff内变得未知。DCM是由于电流的上升状态下L
内部所存储的能量不足造成的,与纹波峰-峰值相比,DCM时的电感电流更小,如图3.10所
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示。DCM时可以用AVG(iL)<
ΔIL
2

表示,其中AVG(iL)取决于稳态负载条件。当忽略损

耗时,输入与输出之间的功率平衡导致

Vin×AVG(iQ)=
V2o
R

(3.6)

式中:
 

AVG(iQ)为输入电流iQ 的平均值。平均电流可以表示为

AVG(iQ)=
ΔIL×Ton
2Tsw

(3.7)

  在DCM时,iQ 在通态前的初始值为零,如图3.10所示。因此,电流变化量可以由下式

得到

ΔIL=
Vin-Vo

L Ton (3.8)

  由式(3.6)~式(3.8)的约束可得标准二次方程为

2TswL  
  

a

V2o+VinRT2on  
  

b

Vo+ -V2inRT2on  
  

c

=0 (3.9)

  通过求解式(3.9)可以得到输出电压的平均值Vo。式中的参数包括Tsw、Ton 和负载

电阻R,以及稳态下的其他常数。Tsw 和Ton 的值可通过PWM 的生成获知。输出电压依

赖于DCM时的负载情况,这与CCM的电压确定不同。当Vo确定时,导通时间和占空比也

可以由下式确定以进行电压调节:

Ton=
2TswLV

2
o

V2inR-VinVoR
 ⇒ Don=

Ton
Tsw

(3.10)

3.3.4 临界导通模式

尽管在大多数情况下CCM是高功率密度类Buck变换器的首选,但是负载电流过低时

变换器会运行于DCM。负载的变化通常会引起变换器在CCM 和DCM 之间切换,而临界

导通模式(BCM)是区分DCM 和CCM 的关键条件。BCM 的波形如图3.11所示,这是

CCM的一种特殊情况,因为iL 的波形在一个开关周期内仅在开关管导通时刻为零。因此,
稳态电压变换比与CCM相同,由式(3.4)或式(3.5)表示。按照图3.11中的波形,当稳态

负载电流等于式(3.11)所表示的临界值时,就会发生BCM。峰间值ΔIL 可以由下式确定:

图3.11 临界导通模式下的稳态波形
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Icrit=
ΔIL
2

(3.11)

  稳态时,iL 的平均电流等于负载电流的平均值io,根据这一特性可以确定临界条件,如
果AVGio  ≥Icrit,则变换器可以维持在CCM。阻性负载时,负载电阻的临界值由Rcrit=
Vo/Icrit计算得到,其中Vo由式(3.5)确定。当阻性负载状态变为R>Rcrit时,变换器的运

行状态进入DCM,其中Vo不再与通态占空比Don成正比。

3.3.5 电路设计与案例研究

图3.12显示了在CCM时设计DC/DC变换器的工作流程。明确变换器的规格参数是

设计过程的第一步(表3.2);
 

第二步应根据Don 和Ton 确定额定调制参数以运行变换器;
 

然后,根据额定工作状况确定无源元件,从而确定电感L 值和电容Co 值。确定BCM 中的

临界负载的条件,因为它是CCM 和DCM 之间的分界点。变换器的设计在数值仿真后结

束,仿真的目的是验证变换器的设计及规格。设计理念得以证明后,可继续进行样机实施和

实验测试。

图3.12 DC/DC变换器的设计流程

本次的案例研究是设计一个支持5V负载的Buck变换器,例如来自汽车电源的 USB
供电设备。表3.2给出了从12V降压到5V的变换器规格参数。其额定工作模式基于

CCM,电路拓扑如图3.8(a)所示。按照表3.2中的规格参数和稳态分析,在CCM中可以直

接确定以下参数:
 

Don=
Vo
Vin

≈41.67%

Ton=
Don

fsw
=8.33(μs)



52   

L=
Vin-Vo
ΔIL

Ton=292(μH)

表3.2 Buck
 

DC/DC变换器的规格

参
 

数
 

符
 

号 单  位 说  明 参 数 值

Pnorm W CCM下的额定功率 5
Vin V 额定输入电压 12
Vo V 额定输出电压 5
fsw kHz 开关频率 50
ΔIL A 电感电流的额定变化量 0.2
ΔVo V 电容电压的额定变化量 0.05

在稳定状态下,iL 和io的平均值相等,以保持vo的平均值恒定。然而,由于iL 上下波

动,vo存在纹波。因此,表3.2中vo的稳态纹波为确定电容Co 值提供了指导。其变化量

表示如下:
 

Co
dvo
dt =iL-io 或  Co

dvo
dt =iL-

vo
R

(3.12)

  图3.13说明了vo的上升或下降取决于iL 和io之间的差异。在额定工作条件下,电感电

流的平均值可以确定为
Pnorm
Vo

=1(A)。当iL 的瞬时值大于
vo
R

时,电压vo从最低上升到最高。

变换器的规格参数显示vo的峰-峰值纹波定义为0.05V或1%Vo,相对纹波百分比明显低于

iL 额定值的20%。因此,下面用iL 的平均值来表示负载电流进行分析。在iL 的瞬时值高于

平均值AVG(iL)期间,多余的能量给电容器Co充电,vo增加并进行能量存储,如图3.13所

示。电容器电流ico在稳态时均值为零,其中峰间纹波与ΔIL 相同。如图3.13所示,在每个半

开关周期内,vo从谷值增加到峰值。在每个半周期内,vo的下降幅值与ΔVo一致,使稳态下

vo的平均值为常数。根据能量平衡关系,每个半周期交换的能量用下式表示:
 

CoV
2
top

2 -
CoV

2
bot

2 =Vo∫
Tsw/2

0
ico(t)dt (3.13)

式中:
 

Vtop、Vbot分别为vo的最高和最低峰值。进一步推导可得

Co×(Vtop-Vbot)
  

ΔVo

×
Vtop+Vbot

2
  

Vo

=Vo
1
2
ΔIL
2

Tsw
2  

  
三角形面积

(3.14)

其中等式两侧的Vo可以对消。因此,输出电容的大小可以通过fsw、ΔIL 和ΔVo 的稳态额

定参数来确定,即

Co=
ΔIL

8fswΔVo
(3.15)

  临界负载条件是CCM和DCM之间的边界。当负载电流低于电流临界值时,工作状态

进入基于图3.8(a)所示的降压变换器电路的DCM。根据表3.2中的规格参数,BCM 的条

件可由式(3.11)推导出Icrit=0.1A。当考虑阻性负载时,由负载电阻Rcrit=50Ω表示临界

负载条件。
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图3.13 CCM下Buck变换器的稳态波形

3.3.6 仿真与概念验证

Buck变换器的原理很简单,即开关管控制电流运行在受控范围,而LC滤波电路将高

频方波电压转换成规定大小的电压和要求的波形质量。当考虑输入vsw 和输出vo 之间的

电压关系时,可以参考2.7节中讨论的低通滤波特性。由式(2.8)和式(2.9)可以推导出以

下积分函数来模拟LCR电路:
 

L
diL
dt =vsw-vo ⇒ iL=

1
L∫(vsw-vo)dt (3.16)

Co
dvo
dt =iL-io ⇒ vo=

1
Co∫(iL-vo/R)dt (3.17)

  由式(3.16)和式(3.17)可以建立LCR电路的Simulink模型,如图3.14所示。输入电

压表示为vsw,它与高频纹波耦合。输出电压用vo表示,经过LC滤波后将会变得平滑。电

感电流iL 是模型中用于说明和分析的相互关联变量。

图3.14 LCR电路的Simulink模型

图3.15构建了一个Buck变换器的Simulink模型,该模型是没有考虑损耗的理想降压

变换器。在应用续流二极管时,电感电流仅能单向流动。将积分器的下限赋值为0,使iL≥
0,以表示DCM中iL 的饱和值。利用Simulink中的SPDT开关模拟双开关桥的开关机理。
该模型包括三个输入,分别是开关的PWM指令信号、输入电压Vin 和输出电流io。图3.8
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所示的负载电阻不在模型范围内,按照io=
vo
R

来灵活地控制负载的变化。该模型输出两个

重要信号,即电感电流iL 和输出电压vo。建立一个图3.16所示的集成模型,包括PWM
发生器、DC/DC降压变换器和负载单元的子系统。PWM的占空比和负载电阻可以通过编

程实现模型仿真。

图3.15 Buck变换器功率系统的Simulink模型

图3.16 集成了负载和PWM发生器的Buck变换器的Simulink模型

根据表3.2所列的规格参数对方案设计进行仿真验证,并在稳态下验证以下参数:
 

(1)
 

当PWM的占空比为41.67%时,Vo=5V。
(2)

 

根据L 的设计值,ΔIL=0.2A。
(3)

 

根据Co的设计,ΔVo=0.05V。

图3.17为iL 和vo的模拟波形,施加PWM 时,电流和电压从零开始并在0.4ms内

达到稳态。稳态结果表明,当通态占空比为41.67%时,系统的vo和iL 的平均值分别为

5V和1A,符合变换器规格要求。根据5W额定功率的工作条件,负载电阻为5Ω。图3.18
提供了开关周期内iL 和vo 的峰-峰值纹波图形,仿真结果测得 ΔIL=0.2A 和 ΔVo=
0.05V,与规格参数相符。根据稳态分析,当R=Rcrit=50Ω或io的平均电流为0.1A时,

变换器的工作状态进入BCM。仿真通过将负载电阻赋值为Rcrit来验证变换器的工作状

态,图3.19说明了CCM的特殊情况即BCM,其中输出电压与CCM 时的输出电压值相

同,所测得的电感电流在每个开关周期中在0~0.2A的范围内变化。另一个仿真案例所

遵循的通态占空比相同,但负载条件改变了,即Rcrit<100Ω,图3.20给出了DCM时的iL
和vo的稳态波形。vo的平均值为6.36V,高于规格参数,该数值可以通过求解式(3.9)中

的函数关系得到,对应于41.67%的通态占空比。要重新输出5V,根据式(3.10)应将占空比调



55   

整为29.46%。实例分析表明,数值仿真是一种有效的工具,可以根据额定工况的规格参数

和期望值来验证关于变换器的概念性设计。该方法也可有效地验证变换器在BCM 和

DCM时的工作状态。图3.12所示的设计流程是通用的,可以应用于其他DC/DC变换器

的设计。

图3.17 额定功率运行时的仿真结果(R=5Ω)

图3.18 额定功率运行时用于检验纹波的仿真结果

图3.19 BCM时降压变换器的仿真结果(R=50Ω)
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图3.20 DCM时降压变换器的仿真结果(R=100Ω)

3.4 升压型变换器

与降压型(Buck)变换器相反,升压型(Boost)变换器的输出电压高于输入电压。图3.21
说明了降压型变换器与升压型变换器之间的演变关系。电源和负载的位置互换使得拓扑从

Buck变换器演变到Boost变换器,电容器因其平滑电压的作用也随负载一同进行位置交

换。最后对功率半导体进行合理选择,得到了标准的升压型变换器。

图3.21 拓扑从降压变换到升压变换的演变

标准的升压电路包括一个电感、一个输出电容和两个开关(一个有源开关和一个无源开

关),如图3.22(a)所示。与降压拓扑不同,无源元件L 和C 被二极管和有源开关节点隔开,

有源开关节点电压用vsw 表示。有源开关可由 MOSFET实现,在高压场合它也可以被另

一种类型的功率半导体如IGBT所替代。根据图3.22(a)中的电路分析,当Vin>vo 时,由

于导通二极管作用,直流电流从电源端传递到负载端,vo 的电压值被自动钳位到Vin 的大

小。对Q进行开关操作将会使vo的电压值高于Vin。
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图3.22 Boost变换器电路

3.4.1 稳态分析

当Q导通时,开关节点接地,使vsw=0,如图3.22(b)所示。二极管D因为vo>Vsw 而

反向偏置,并阻断了电感L 和电容Co 之间的连接;
 

由于在外加电源的作用下vL=Vin,Q
的导通使得电感电流iL 增加,磁能存储在电感L 中,如图3.22(b)所示。输出端在有源开

关导通状态下不与电源连接,输出电压vo逐渐减小,但由于与负载并联的输出电容值很大,
因此下降值相对于vo大小基本不变。

当Q关断时,电感电流往往因有源开关断路而立即停止增加。然而,由于vL=L
diL
dt
,电

感电流的不可突变性导致vL 跳变为负值。所累积的电压高到足够使得二极管D正向导通,
从而使电感电流继续保持。二极管导通将分离的两部分电路重新连接成一体,如图3.22(c)所
示。能量由L 所存储的磁能和电源Vin 一起输送向负载侧,给Co 充电并供给负载。L 两

端的电压变为Vin-vo,在稳定状态下vo>Vin,因此它为负值;
 

由于vL 为负值,因此有源开

关关闭导致iL 的减小。图3.23为vsw、vL、iL 的稳态波形,符号与图3.22(a)相同。在开关管

导通时,电感电流的增加量用式(3.18)表示,其中通态阶段表示为Ton或Tup。从电感电流

最小值到最大值所增加的电流量为

ΔIL=
Vin
LTon (3.18)

这是由vL=Vin的正电压引起的。
当Q断开时,电感电流的减少量为

-ΔIL=
Vin-Vo

L Tdown (3.19)

式中:Vo为稳态输出电压的平均值。
定义下降状态是为了测量iL 下降的时间,在图3.23中用Tdown 表示。根据3.2节的

稳态定义,iL 的平均值是恒定的,如图3.23所示,其中iL 的上升量ΔIL 等于每个开关周期
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的下降量。
由式(3.18)和式(3.19)的电感电流上升量和下降量可以推导出稳态时Boost变换器的

电压变换比,即

Vo
Vin

=1+
Ton
Tdown

(3.20)

  在不进行任何开关操作的情况下,当忽略二极管D的导通压降时,且Ton=0,则输出电

压等于输入电压。当开关操作使每个开关周期的Ton>0时,根据式(3.20),输出电压高于

输入电压Vin,导致输出端电压升高。

图3.23 CCM情况下Boost变换器的稳态波形

3.4.2 连续导通模式

CCM的稳态波形如图3.23所示,由此可见,电流的下降状态与开关管的关断状态相

同,用Tdown=Toff表示。CCM时的电路运行可用下式表示:

AVG(iL)>
ΔIL
2

(3.21)

式中:
 

AVG(iL)为稳定状态下iL 的平均值。

同时,通态和断态占空比分别由Don=
Ton
Tsw

和Doff=
Toff
Tsw

定义。在CCM中,由于Tdown+

Ton=Tsw,通态与断态占空比的互补关系保持不变,其中Tsw 表示一个完整的开关周期。

CCM稳态下的Boost变换器电压变换比可用通态或断态占空比表示,即

Vo
Vin

=
1

Doff
 或  

Vo
Vin

=
1

1-Don
(3.22)

  CCM状态的优点是可预测输出电压,输出电压由输入电压和PWM 的占空比决定,如
式(3.22)所示。流经L 的连续电流的利用率也得以最大限度地提高,以实现高功率密度。
为避免短路,应始终约束通态占空比使其Don<1。

3.4.3 临界导通模式

式(3.22)所表示的电压变换比也适用于BCM,它被认为是CCM的特殊情况。图3.24
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给出了BCM中vsw、vL 和iL 的稳态波形。电感电流在Q关断结束时刻为零,然后立即上

升,对应于每个开关周期中的新关断状态。

图3.24 临界导通模式下稳态运行的波形

在BCM 中,电感电流的平均值 AVGiL  =ΔIL/2。当临界条件确定后,分 别 在

AVGiL  ≥ΔIL/2或AVGiL  <ΔIL/2时实现CCM或DCM。在BCM的临界负载条件

下,由二极管电流的iD 平均值可推导出负载电流为

Icrit=AVG(iD)=
ΔIL×(1-Don)

2
(3.23)

  代表临界负载条件的等效负载电阻为

Rcrit=
Vo
Icrit

=
2V2o
ΔILVin

(3.24)

  当阻性负载条件变为R>Rcrit时,变换器的工作状态进入DCM,DCM 时的电压变换

比与CCM时的电压变换器有所区别。

3.4.4 断续导通模式

每个开关周期中,两个开关有一段时间均处于关断状态时(零状态),就会发生不连续导

通模式。零状态的定义是iL=0,并在每个开关周期中保持一段特定的时间,即Tzero。零状

态的等效电路如图3.25所示,这种情况产生的原因是二极管只允许电流在一个方向上流

动;
 

同时,所存储的电感能量在开关管关断状态期间完全被释放,从而iL=0和vL=0。

DCM工作的稳态波形如图3.26所示,包括vsw、vL、iD 和iL。零状态是关断状态的一部

分,附加条件是iL=0。在关断状态期间,二极管电流iD 随iL 减小到零,并导致零状态,如
图3.26所示。

图3.25 零状态下Boost拓扑的等效电路
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图3.26 DCM时稳态运行的波形

DCM状态可以用Tzero>0,Tup+Tdown≠Tsw,或 AVGiL  <ΔIL/2表示。这是由

R>Rcrit的负载条件所引起的。当升压变换器开始导通时,iL 的增加量由式(3.18)表示,

与CCM情况下的表达式相同。电流的上升量是可知的,因为ΔIL 可根据输入电压Vin 和

导通时间Ton来确定。当Q关闭时,变换器的工作状态进入关断状态,其中式(3.19)的条

件对于DCM保持不变。因此,式(3.20)所示的电压变换比,无论对CCM 还是DCM 都是

适用的。但是,在DCM 下,由于Tdown=Tsw-Ton-Tzero,所以当Tzero 为未知变量时,

Tdown是未知的。

在稳定状态下,电容器电流ico是纯无功的,其平均值为零,即AVGico  =0。因此,通
过二极管D的平均电流等于施加到负载的输出电流的稳态值。根据图3.26所示的波形,
用式(3.25)表示iD 的平均值和等效值,即

AVG(iD)=
ΔILTdown

2Tsw
=
Vo
R

(3.25)

  在升压变换器中,根据式(3.18),iL 的纹波值可通过所施加的通态占空比Don 和输入

电压Vin获知。未知量Tdown和Vo可由式(3.19)和式(3.25)的约束条件确定。输出电压

的平均值Vo可以通过求解下式确定,选择正根表示输出电压:
 

2Tsw  
︸

a

V2o+ -2TswVin  
  

b

Vo+ -RL(ΔIL)
2  

  
c

=0 (3.26)

式中:
 

ΔIL 由式(3.18)求得。
根据式(3.26),DCM的输出电压大小不仅取决于输入电压和通态占空比,还取决于负

载条件。DCM时,需要输出预定的电压Vo时,DCM时ΔIL 的值可以通过下式得到:

ΔIL=
2TswV

2
o-2TswVinVo

RL
(3.27)

  通过下式可以确定开通时间和占空比:

Ton=
ΔIL×L

Vin
 ⇒ Don=

Ton
Tsw

(3.28)
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3.4.5 电路设计与案例研究

Boost变换器的设计可基于稳态分析和图3.12中提出的设计过程。以表3.3中定义

的参数作为设计案例研究,该案例研究可用于车载12V电源所支持的19.5V的负载,如笔

记本电脑。变换器的额定工作模式为CCM,并基于图3.22(a)所示的电路拓扑。对于稳态

时的CCM状态,其通态占空比可由式(3.22)求得:
 

Don=1-
Vin
Vo

(3.29)

  由表3.3可知,稳态参数Don=38.46%,Ton=7.6923μs。
在导通状态期间,iL 的增加量表示为式(3.18),它可以用来确定下式中电感值:

L=
Vin
ΔIL

Ton (3.30)

  在这种情况下,电感L=154μH。Q导通状态下,负载与电源完全分离,如图3.22(b)
所示,输出电压因二极管断开而下降。输出电压通过输出电容Co 放电来维持,以支持负载

电流,其中ico=io。在Ton这段时间,变换器的状态可以用下式表示:

-Co
ΔVo
Ton

=-
Vo
R  ⇒ Co=

VoTon
ΔVoR

 或  Co=
IoTon
ΔVo

(3.31)

其中输出电压相对稳定,其值为Vo,ΔVo的值如表3.3所示。在这种情况下,可以确定输出

电流的平均值Io=
Pnorm
Vo

=1.85(A)。额定工作条件下的等效负载电阻变为R=10.56Ω。

因此,电容器可设计为Co=71μF。

表3.3 Boost
 

DC/DC变换器的规格

参
 

数
 

符
 

号
 

单  位 说  明 参 数 值

Pnorm W CCM下的额定功率 36
Vin V 额定输入电压 12
Vo V 额定输出电压 19.5
fsw kHz 开关频率 50
ΔIL A 电感电流的额定变化量 0.6
ΔVo V 电容电压的额定变化量 0.2

按表3.3的规格参数,BCM的条件可由式(3.23)求得Icrit=0.185A,由式(3.24)求得

Rcrit=105.63Ω。当R≤Rcrit时,工作状态保持为CCM。当负载电流小于Icrit或R>Rcrit
时,变换器的运行进入DCM。

3.4.6 仿真与概念验证

开关动态特性包括有源开关在导通阶段由电感和电容储能单元所引起的暂态现象。如

图3.22(b)所示,当有源开关Q处于导通状态时,电感和电容的动态特性分别满足下式

L
diL
dt =Vin ⇒ iL=

1
L∫Vindt (3.32)
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Co
dvo
dt =-io ⇒ vo=

1
Co∫-io  dt (3.33)

  当有源开关Q处于关闭状态时,如图3.22(c)所示,其动态特性表述为

L
diL
dt =Vin-vo ⇒ iL=

1
L∫Vin-vo  dt (3.34)

Co
dvo
dt =iL-io ⇒ vo=

1
Co∫iL-io  dt (3.35)

  根据式(3.32)~式(3.35)中所定义的开/关状态和积分运算,借助Simulink可以建立

如图3.27所示的仿真模型。该模型忽略了非理想因素,其对应为理想的升压型变换器,两
个单刀双掷开关用于电感器和电容器进行开关切换。该模型包括三个输入,即开关的

PWM信号、输入电压Vin和取决于负载曲线的输出电流io。该模型还输出两个重要信号,
即电感电流iL 和输出电压vo。更多的输出信号可以与电容电流的模型ico 相关联。在

Simulink模块中的饱和符号,它将电感器电流iL 限制在正值。饱和设置表示二极管的工

作状态,即当iL=0时,只允许正向电流导通并在DCM 中产生零状态。输出电压的初始值

是输入电压Vin,它可以预先编程到积分块中以输出vo。输出电压的初始值是输入电压

Vin,它可以预先被编程到积分模块中从而输出vo。

图3.27 Boost变换器的仿真模型

所建立的集成模型如图3.28所示。PWM发生器采用了之前开发的相同模型,如图3.3
所示。通过编程,将PWM的占空比和负载电阻的输入模型进行仿真。根据表3.3的参数

和3.4.5节的设计参数,可以进行数值模拟来验证设计,并在稳态下验证预期值。

图3.28 集成了负载和PWM发生器的Boost变换器的Simulink模型
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图3.29显示了施加PWM后iL 和vo 的仿真波形,其中Don=38.46%。稳态显示vo
和iL 的平均值分别为19.5V和3A,在额定输出电压和功率方面与变换器的规格参数一

致。负载电阻为10.56Ω,额定工作功率为36W。

图3.29 额定运行的仿真结果(R=10.56Ω)

图3.30显示了iL 和vo的峰-峰值纹波的放大图。仿真结果表明,ΔIL=0.6A,ΔVo=
0.2V,满足规范要求。

图3.30 额定运行下用于检验纹波的仿真结果

图3.31是波形ico与iL 和vo的对比,图中电容电流的波形明显是不连续的,所以电容

器额定值的大小应适当,以满足对能量存储和电流处理能力的需求。升压变换器的工作方

式与降压变换器不同,降压变换器的电容电流是连续的,并且在CCM 时波纹相对较小,如
图3.13所示。

当负载条件变为R=Rcrit=105.6Ω时,变换器的工作状态达到BCM 的临界条件,iL

的平均值等于
ΔIL
2 =0.3(A)。在仿真中,通过将负载电阻设置为Rcrit来验证变换器的这一

工作状态。图3.32给出了BCM 的情况,其中电压变换比与稳态时的CCM 分析相同。当

R=200>Rcrit时,稳态下的变换器将运行在断续工作模式,如图3.33所示。当PWM的占

空比为38.46%时,输出电压的平均值为23.7V。输出电压与式(3.26)中的数学计算值一
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图3.31 额定运行下用于检验纹波的仿真结果

致。因此,可以通过对CCM、BCM和DCM的具体性能和所预期的运行结果进行仿真来验

证概念设计。

图3.32 BCM下Boost变换器的仿真结果(R=105.6Ω)

图3.33 DCM下Boost变换器的仿真结果(R=200Ω)
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3.5 同极性升降压型变换器

Buck和Boost拓扑受限于各自单一的降压和升压的功能,考虑到某些场合要求单个变

换器具有灵活的电压变换比,以兼备升压和降压的变换功能。这种需求通常来自以下情况:
 

(1)
 

在宽范围内提供可编程输出电压的电源。
(2)

 

输入电压的变化范围很大,如光伏电池系统。
(3)

 

输入电压和输出电压都在很大的范围内变化,如光伏电池充电器。
当降压变换器和升压变换器都不符合设计要求时,可以考虑升降压拓扑。降压与升压

的级联结构形成了同极性升降压型(NI
 

Buck-Boost)拓扑,如图3.34所示。降压和升压电

路之间共用一个电感作为互连元件。电路由四个开关组成,有两个开关节点,节点电压分别

用vsw1 和vsw2 表示。电感两端的电压由vL=vsw1-vsw2 决定。为简化操作,两个有源开

关Q1 和Q2 可以同步进行开/关切换并由一个PWM信号控制。当Q1 和Q2 都导通时,等
效电路如图3.35(a)所示,开关节点的状态为vsw1=Vin,vsw2=0。因此,两个二极管都是反

向偏置的;
 

同时,由于vL=Vin>0,电感电流在导通状态期间增加。在导通状态Ton 期间,
电感电流的增加量为

ΔIL=
Vin×Ton

L
(3.36)

图3.34 将Buck和Boost合并为同极性Buck-Boost拓扑

  当Q1 和Q2 都关断时,等效电路如图3.35(b)所示,电感L 两端的电压由于iL 的突然

减小而变为负值,从而维持电流iL 的连续性。然后,vL 的电压值足够大到迫使两个二极管

正向偏置。由于电感与电源隔离且负载消耗功率,因此iL 在有源开关关断状态下会减小。
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图3.35 同极性Buck-Boost的等效电路

开关节点的状态变为vsw1=0,vsw2=vo 和vL=-vo。vL 和iL 的稳态波形如图3.36所

示,以显示它们在每个开关周期中的变化情况。离散时域下的分析表明,电感电流iL 下降

期间的电流减少量为

-ΔIL=-
Vo×Tdown

L
(3.37)

  稳态时,iL 的平均值为常数,因此电感电流的增加量和减少量相同,如图3.36所示。

图3.36 CCM下同极性Buck-Boost的波形

由式(3.36)和式(3.37)可得到稳态电压变换比,即

Vo
Vin

=
Ton
Tdown

(3.38)

  它表明输出电压的平均值仅取决于导通状态和关闭状态的时间比例。当 Ton>
Tdown时,变换器的电压变换比为Vo>Vin,变换器呈升压运行状态。当Ton<Tdown 时,
变换器的电压变换比为Vo<Vin,变换器呈降压运行状态。图3.36显示的是变换器的

CCM情况,因为Tup=Ton且Tdown=Toff。根据对通断状态占空比的定义,CCM 时的电

压变换比为

Vo
Vin

=
Don

1-Don
 或  

Vo
Vin

=
Don

Doff
(3.39)

  尽管降压-升压的性能很有吸引力,但由于存在四个电源开关,增加了成本、复杂性和损

耗,所以这种同极性拓扑的使用并不常见。

3.6 反极性升降压型变换器

升降压变换器的反极性型拓扑(Buck-Boost)如图3.37所示,其通常由一个有源开关和

一个无源开关构成。“反极性”一词指的是输入端和输出端口之间的电压极性不同。由
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图3.37 反极性Buck-Boost型

DC/DC变换器

图3.37可知,共地点被确定后,vo 的值是负的。其独

特之处在于变换器电路中电感器的并联,这不同于降

压和升压拓扑。互联电感器与输出电容器被续流二极

管D隔开。

3.6.1 稳态分析

当Q导通时,等效电路如图3.38(a)所示,其中

vsw=Vin。由于vo值为负,因此开关管的导通使得二极管反向偏置。电源侧的接入使得能

量存储于电感中,根据vL=Vin,电流iL 线性增加。稳态波形图绘制在图3.39中以供分

析。根据开关管导通时间,iL 的增加量为

ΔIL=
Vin
LTon (3.40)

图3.38 反极性Buck-Boost等效电路

  当Q关断时,等效电路如图3.38(b)所示,其中存储于L 中的能量得以释放。开关管的突

然关断导致电感两端电压极性发生改变。当vL 的值达到vo的大小时,二极管正向偏置并开

始导电,该状态对应的是电感电流开始下降后的开关管关闭状态或电感电流下降状态,如
图3.39所示。根据iL 的变化,定义电流的上升状态和下降状态,分别用时间段Tup和时间段

Tdown表示。当有源开关导通时,电流的上升状态时间与导通状态时间相同,iL 的减少量为

-ΔIL=
Vo
LTdown (3.41)

式中:
 

Vo为vo的平均值。

图3.39 Buck-Boost在稳态和CCM下的波形
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在稳定状态下,iL 的平均值是常数,因此电感电流的增加量和减少量相等。结合

式(3.40)与式(3.41),得到电压变换比为

Vo
Vin

=-
Ton
Tdown

(3.42)

  结果表明,稳态输出电压的平均值仅取决于导通状态和下降状态的时间比例。在式(3.42)
中可以确定图3.37中vo 的极性为负,表示输入和输出端共同接地。当Ton>Tdown 时,

Vo >Vin,电压变换比呈现输出电压上升;
 

当Ton<Tdown时,电压变换比显示输出电压值的

下降。

3.6.2 连续导通模式

如图3.39所示,CCM状态时,关断状态和下降状态在数学上表示为

Toff=Tdown, Ton+Tdown=Tsw
式中:

 

Tsw 为一个开关周期。因此,在CCM中,稳态电压变换比为

Vo
Vin

=-
Don

1-Don
=-

Don

Doff
(3.43)

式中:
 

Don和Doff分别为通态和断态的占空比。

3.6.3 临界导通模式

在BCM 时,变换器的电压变换比与式(3.43)相同。在稳态下,BCM 时的电感电流在

每个关断状态结束时刻为零,如图3.40所示。BCM时电感器电流的平均值由AVG(iL)=
ΔIL
2

计算得出。在式(3.44)中,根据二极管电流iD 的平均值,可推导出临界负载条件下的

等效负载电流为

Icrit=-
ΔIL×(1-Don)

2
(3.44)

 
 

表示临界负载条件的等效电阻为

Rcrit=
Vo
Icrit

=-
2Vo

ΔIL×(1-Don)
(3.45)

式中:
 

Vo为额定输出电压,但其值为负。

图3.40 在BCM下稳态运行时的波形

当R≤Rcrit时,理论上变换器保持CCM 或BCM 状态,否则,所要分析的变换器工作

在DCM。
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3.6.4 断续导通模式

当AVG(iL)<
ΔIL
2

时,在图3.37所示的升降压变换器中使用续流二极管会导致变换

器运行于DCM。当存储在电感器中的能量在开关关断状态下被完全释放时,由于二极管只

允许电流单向流动,因此电感电流下降到零。由于Q关闭且iL=0,因此关闭状态的这部分

被称为零状态。在零状态期间,所有的开关均断开,如图3.41所示。DCM下的稳态波形如

图3.42所示。在Tzero 期间,iL=iD=iQ=0,vsw=vL=0。DCM 状态的数学表达式为

Tzero>0,Ton+Tdown≠Tsw 或AVG(iL)<
ΔIL
2
。

图3.41 零状态下的Buck-Boost变换器

图3.42 稳态Buck-Boost在稳态和DCM下的波形

DCM的稳态分析遵循相同的推导规则,如式(3.40)和式(3.41)所示。由分析得到

式(3.42)中电压变换比的一般形式。然而,因为时间段Tzero 的划分取决于负载条件,无法

通过所施加的PWM来确定,所以Tdown 未知。在DCM 中,由于Vin 和Ton 都是已知的,

ΔIL 的大小可以由式(3.40)确定。iQ 的平均值可以根据波形由下式推导出来(图3.42):
 

AVG(iQ)=
ΔILTon
2Tsw

=
VinT

2
on

2LTsw
(3.46)

  在稳定状态下,不考虑功率损耗,可以推导出从输入端到输出端的功率平衡为

Vin×AVG(iQ)=
V2o
R

(3.47)

  结合式(3.46)和式(3.47),稳态DCM下的电压变换比为
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Vo
Vin

=-Ton
R

2LTsw
 或  

Vo
Vin

=-TswDon
R

2LTsw
(3.48)

其中考虑了负载条件R。在DCM情况下,Vo/Vin取决于负载条件,不再遵循CCM 时的电

压变换比。当Vo被预先设定好时,可以据此确定通态占空比,实现DCM下的电压调节。

3.6.5 电路设计与案例研究

本案例研究采用了以下场景:
 

一台笔记本电脑由一个光伏电池板供电,根据太阳辐射

强度和温度其输出电压从14.4V急剧变化到21.6V。选择Buck-Boost拓扑来满足其升压

或降压的电压变换要求。表3.4给出了变换器规格,其中额定输入电压被指定为18V以供

分析和设计。输出电压为-19.5V,设计过程与图3.12所示的步骤相同。CCM 稳态运行

时,通态占空比由式(3.43)导出:
 

Don=
Vo

Vo-Vin
(3.49)

表3.4 Buck-Boost
 

DC/DC变换器规格

参
 

数
 

符
 

号 单  位 说  明 参 数 值

Pnorm W 额定功率 36
Vin V 额定输入电压 18
Vo V 额定输出电压 -19.5
fsw kHz 开关频率 50
ΔIL A 电感电流的额定变化量 0.6
ΔVo V 电容电压的额定变化量 0.2

表3.4列出了额定CCM运行所确定的参数:
 

Don=52.00%和Ton=
Don
fsw
=10.40(μs)。

在导通状态下,变换器被分离成可单独分析的两个部分,如图3.38(a)所示。iL 的增加

量用式(3.40)表示,可用它来确定电感值的大小,即

L=
Vin
ΔIL

Ton (3.50)

  在这种情况下,电感值L=312μH。
在导通状态之后的断态期间,由于电源和电感器断开连接,负载电压会下降。输出电压

由输出电容Co放电来维持,以支持负载电压稳定。在Ton时间段内,输出电压随时间的变

化量关系为

-Co
ΔVo
Ton

=
Vo
R  ⇒ Co=-

VoTon
ΔVoR

(3.51)

其中输出电压Vo相对稳定,为额定的Vo值。因此,在这种情况下,电容器的大小可设置为

Co=96μF。根据表3.4的规格参数,BCM 的临界负载条件可由式(3.44)求得Icrit=
0.144A,由式(3.45)求得Rcrit=135.42Ω。

3.6.6 仿真与概念验证

当Q处于导通状态时,变换器系统的动态特性在数学上可以用下式表示:
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iL=
1
L∫Vindt, vo=1Co∫(-io)dt (3.52)

  当Q处于关闭状态时,变换器系统的动态特性在数学上可以用下式表示:
 

iL=
1
L∫vodt, vo=1Co∫(-iL-io)dt (3.53)

  根据开/关状态和积分运算,通过Simulink可建立如图3.43所示的仿真模型。该模型

显示的是一个没有考虑非理想因素的理想反极性升降压变换器。

图3.43 Buck-Boost变换器的仿真模型

Simulink模型中使用两个SPDT开关在开、关两种状态之间进行动态切换,分别用

式(3.52)和式(3.53)表示。它包括三个输入,分别是开关的PWM 指令信号、输入电压Vin
和取决于负载条件和输出电压vo 的输出电流io。该模型有两个重要的输出信号,即电感

电流iL 和输出电压vo。积分模块中所示的饱和符号将电感器电流iL 限制为正以反映对

续流二极管的利用。
图3.44为iL 和vo的仿真波形。该稳态结果表明,vo 的平均值为-19.5V,符合变换

器额定输出电压规格。负载电阻指定为10.56Ω,以保证额定功率。iL 和vo的峰-峰值纹波

的放大图如图3.45所示。当通态占空比为52.00%时,仿真结果显示ΔIL=0.6A,ΔVo=
0.2V,与设计要求相同。图3.46分别给出了开关管电流iQ 和二极管电流iD 的波形,当

R=Rcrit=135.42Ω时,变换器的运行状态会变为BCM 的临界状态。图3.47是验证分析

的仿真结果,电流iL 持续导通,但在每个开关周期中会减小到零。当R=200Ω>Rcrit时,
变换器应运行在DCM,其中PWM占空比为52.00%时,输出电压的平均值为23.7V,这可

以通过相同的仿真过程来验证。

图3.44 额定运行的仿真结果(R=10.56Ω)
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图3.45 额定运行时用于检验iL 和vo纹波的仿真结果

图3.46 额定运行时用于检验iQ 和iD 纹波的仿真结果

图3.47 BCM时案例研究的仿真结果

反极性Buck-Boost的拓扑结构一般表现出比Buck或Boost更灵活的电压变换比。然

而,它的缺点是共地的输入端和输出端之间的极性不同。另一个缺点是即使变换器在CCM
运行,其输入端和输出端也会出现脉冲电流波形,如图3.46所示。另外,电感可以存储和释

放能量以支持电压变换,但不提供滤波功能,这也与降压和升压拓扑不同。在没有较大滤波

器的情况下,输入和输出端口的电能质量都较低。
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3.7 C'uk变换器

人们希望变换器的电压变换比变化范围宽,但也希望克服Buck-Boost变换器所存在的

缺点。C'uk变换器即是为了实现这一目标而发明的,它以加州理工学院的Slobodan
 

C'uk
教授命名。该拓扑结构已获得美国专利,并被命名为“具有零输入和输出电流纹波及集成磁

电路的DC/DC开关变换器”。C'uk变换器电路包括vQ 和vD 两个开关节点,如图3.48所

示。开关点之间的连接元件是电容器Csw,其用于能量存储与释放。输入部分类似于Boost
变换器的前置电感L1。输出电路,包括LC滤波器,与Buck变换器类似。这种包含了四个

无源元件的变换器电路通常比升降压拓扑更复杂。

图3.48 C'uk变换器电路

3.7.1 稳态分析

当Q导通时,来自电源的能量存储在L1 中,表达式为

L1
diL1
dt =Vin (3.54)

  同时,开关节点电压vQ=0,如图3.49(a)所示。由于vD=-vcsw,另一个开关二极管

D反向偏置。通过Csw 的电流由下式表示:

图3.49 C'uk变换器的等效电路
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Csw
dvcsw
dt =iL2 (3.55)

  在等效电路的右侧部分,动态特性由以下两式表示:

L2
diL2
dt =-vcsw-vo (3.56)

Co
dvo
dt =iL2-

vo
R

(3.57)

  当Q关断时,电感电流迫使D正向偏置以形成iL1 和iL2 的电流路径,如图3.49(b)所
示。储存在L1 中的能量被释放并向Csw 充电,并导致vcsw 按下式增加:

Csw
dvcsw
dt =iL1 (3.58)

  由于vcsw>Vin,电感电流iL1 由于放电而减小,如式(3.59)所示。在等效电路的右侧

部分,动态特性式由以下两式表示:

L1
diL1
dt =Vin-vcsw (3.59)

L2
diL2
dt =-vo (3.60)

  iL1、iL2 和vcsw 的平均值在稳定状态下是恒定的。这表明iL1、iL2 和vcsw 的增加量和

减少量在每个开关周期内是相等的。在导通状态下,vcsw 的动态变化用式(3.55)表示,电
压的减少值为

-ΔVcsw=
IL2
Csw

Ton (3.61)

式中:
 

Ton为导通时间;
 

IL2 为稳态时iL2 的平均值。
如图3.50所示,显示了稳态波形vcsw 和流过电容Csw 的电流icsw。由图3.50的关系,

可得到关断状态下vcsw 增加量为

ΔVcsw=
IL1
Csw

Toff (3.62)

式中:
 

Toff为关断时间;
 

IL1 为稳态时iL1 的平均值。

图3.50 C'uk变换器的稳态波形
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结合式(3.61)与式(3.62)得到电流等式,即

-IL2Ton=IL1Toff (3.63)

  在不考虑损耗的情况下,因为iL1 表示来自电源的输入电流,而iL2 相当于到负载的输

出电流,所以功率平衡关系为

Vin×IL1=Vo×IL2 (3.64)

  在CCM中,理论上可以确定电压变换比,即

Vo
Vin

=-
Ton
Toff

 或  
Vo
Vin

=-
Don

1-Don
(3.65)

式中:
 

Don、Doff分别为通态和断态占空比。

稳态电压变换的表达式与Buck-Boost拓扑相同,如3.6节所述。与Buck-Boost拓扑

相比,C'uk变换器由于配置了电感,从而在输入和输出电流平滑,但其缺点也很明显,采用元

器件数量变得更多。

3.7.2 规格与电路设计

C'uk变换器的规格要求应包括ΔIL1、ΔIL2、ΔVcsw 和ΔCo 的额定值,它们分别指的是

iL1、iL2、vcsw 和vo 的峰-峰值纹波水平。图3.51提供了C'uk变换器的设计过程,L1、L2、

Csw 和Co的参数应在基于CCM运行状态确定。Tsw 和Io 分别代表开关周期和额定输出

电流,由额定功率和额定输出电压Vo来决定。通过稳态分析,逐步推导出四个无源器件的

参数。该案例研究所遵循的变换比和功率容量与3.6.5节中讨论的Buck-Boost案例相同。

为进行对比研究,输出电压所规定的峰-峰值纹波与Buck-Boost的情况相同,为0.2V。

表3.5总结了设计C'uk变换器的详细规范。根据图3.51所示的规范和设计步骤,所确定

的电路参数如表3.6所示,电路图及参数如图3.48和图3.49所示。

图3.51 C'uk变换器的设计步骤
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表3.5 C'uk变换器的规格参数

参
 

数
 

符
 

号
 

单  位 说  明 参 数 值

Pnorm W 额定功率 36
Vin V 额定输入电压 18
Vo V 额定输出电压 -19.5
fsw kHz 开关频率 50
ΔIL1 A 电感电流iL1 的额定变化量 0.4
ΔIL2 A 电感电流iL2 的额定变化量 0.4
ΔVo V 电容电压Co的额定变化量 0.2
ΔVcsw V 电容电压的额定变化量 1.0

表3.6 电路设计及参数

Don Ton/μs Toff/μs L1/μH L2/μH Csw/μF Co/μF

0.52 10.4 9.6 468 468 19.2 5

3.7.3 建模与仿真

应用开关动态特性理论建立了C'uk变换器的仿真模型。当 Q处于导通状态时,如
图3.49(a)所示,系统的动态特性可用以下积分式表示:

iL1=
1
L1∫Vindt (3.66)

iL2=
1
L2∫(-vcsw-vo)dt (3.67)

vcsw=
1

Csw∫iL2dt (3.68)

vo=
1
Co∫iL2-

vo
R  dt (3.69)

  当Q处于关断状态时,如图3.49(b)所示,系统的动态特性可用以下积分式表示:
 

iL1=
1
L1∫(Vin-vcsw)dt (3.70)

iL2=
1
L2∫(-vo)dt (3.71)

vcsw=
1

Csw∫iL1dt (3.72)

vo=
1
Co∫iL2-

vo
R  dt (3.73)

  基于开关状态和积分运算,可以通过Simulink建立仿真模型,如图3.52所示。该模型

基于一个理想的C'uk变换器,忽略了非理想因素。LCR模型与Buck拓扑中所示的情况一

样,如图3.14所示。
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图3.52 C'uk变换器的仿真模型

图3.53给出了通态占空比为52.00%时,从启动到稳态响应的仿真结果。负载电阻为

10.56Ω,输出功率等于额定功率。图3.54显示了vo、vcsw、iL1 和iL2 在额定工况下的稳态

波形。图3.54(a)显示了vo和vcsw 的稳态波形,电压值和峰-峰纹波值符合表3.5的要求。
图3.54(b)显示了电感电流iL1 和iL2 的稳态波形,峰间纹波为0.4A,符合规范。输入端和

输出端均呈现了连续的电感电流,证明C'uk拓扑优于Buck-Boost拓扑。

图3.53 从初始态到稳态的仿真结果

图3.54 C'uk变换器的稳态波形
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图3.54 (续)

与Buck-Boost拓扑相比,C'uk变换器表现出更快的动态响应。除了C'uk拓扑的无源

元件额定值更高之外,这两个变换器基本上遵循相同的设计规范。对Buck-Boost变换器和

C'uk变换器输出电压进行了比较,如图3.55所示。结果表明,C'uk变换器在启动稳定时所

需时间更短,所受冲击更少。

图3.55 Buck-Boost变换器和C'uk变换器的阶跃响应比较

3.8 同步开关

非隔离型DC/DC变换器广泛应用于ELV场合。标准的Buck、Boost和Buck-Boost拓

扑利用续流二极管来保持电感电流的连续流动,从而提供简单且低成本的解决方案。然而,
二极管的导通压降损耗在ELV应用中所占的损耗比重很大,因此该损耗不能被忽视。最

新的DC/DC变换器采用越来越多的同步开关拓扑,将续流二极管替换为 MOSFET,以降

低导通损耗。同步降压变换器的应用非常广泛,如图3.7所示。对两个有源开关进行同步

控制以防止击穿,并实现与传统降压变换器相同的开关操作。当用所添加的 MOSFET替

代二极管来实现续流功能时,同步技术也可扩展到升压和升降压拓扑中。
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3.9 本章小结

无损耗功率变换这一概念可直接演变为非隔离型降压拓扑。双开关电桥将直流电压斩

波成脉动波形并降低功率输出的机制,低通滤波器用于减轻高频纹波并产生高质量直流电

压波形。采用PWM技术可有效地控制输出电压和能流。在CCM 中,电压变换比理论上

与PWM的通态占空比成正比,这体现了Buck变换器的优点。

Boost变换器可以在输出端把输入电压提升到更高的水平。互联电感直接在输入侧,
使得输入电流平滑。Buck-Boost拓扑在升压或降压方面表现出卓越的灵活性,同极性

Buck-Boost由于电路复杂而不常用,反极性Buck-Boost变换器的不足在于电路简单,但当

公共地确定时,其输入和输出端之间的极性不同。另一个缺点是,由于功率电感的连接方

式,使得输入和输出端电流为脉冲电流,需要较大且笨重的滤波器来获得平滑的电压。
稳态是指在开关周期内电感电流和电容电压的平均值保持恒定。电感器在储存和释放

能量以进行功率变换方面发挥着重要作用。因此,电感电流在稳态下的波形可用于分析和

设计Buck、Boost和Buck-Boost变换器。就电感的工作方式而言,Buck变换器不同于其他

变换器,Buck变换器在导通状态期间将能量从电源直接传送到输出端,Boost和Buck-
Boost变换器在导通状态期间将能量存储到电感中。然后在关断状态期间,Buck变换器中

电感所存储的能量将自动传输到负载侧,Boost和Buck-Boost变换器中的电感通常遵循反

激原理,即用一定的时间来恢复磁能并执行电压变换。
由于电感的位置,Buck变换器的输出电容电流应力较低;

 

此外,Boost变换器使得输入

电流平滑,但为减轻输出纹波,其输出电容会承受较大的脉动电流应力。Boost和Buck-
Boost变换器的输出侧通常存在大容量的输出电容,但这会增加成本、加剧应力并使系统的

动态特性变慢。此外,Buck-Boost变换器在输入侧会产生不连续的电流,且存在其他缺点。
因此,三种拓扑的快速选择可以遵循以下准则:

 

(1)
 

若明确要求降压变换,则选择Buck拓扑。Buck拓扑通常比其他非隔离拓扑更有

效,系统动态速度更快。
(2)

 

若明确要求升压变换,则选择Boost拓扑,输入电流更平滑。
(3)

 

若需要兼具升压和降压变换,Buck-Boost变换器是唯一的选择。但在输入和输出

部分会出现不连续的电流,且输入和输出之间的极性不同。
对CCM、BCM和DCM的定义取决于电感电流在稳态下的状态。通常推荐CCM,因为

变换器在CCM下的功率密度较高,且电压变换比可预测。即使变换器理论上设计运行于

CCM,DCM也会在轻载条件下发生。关键问题在于识别临界负载状态,这与BCM 的定义

有关。DCM下对电压变换比与CCM 时表达式不一致,其值取决于负载条件。通过调节

PWM的占空比,变换器实现了较宽的电压变换比。占空比的极值通常定义为大于80%或

小于20%,这将导致较高的电压变换比。由于应力大、效率低,在实际应用中一般不推荐使

用占空比极值。Boost和Buck-Boost拓扑应严格防止100%通态,否则会导致短路。

要特别注意的是C'uk变换器,该变换器具有与Buck-Boost拓扑相同的电压变换特性。

与Buck-Boost变换器相比,C'uk变换器的显著优势是采用了双电感配置,其输入和输出端
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的电流都能保持平滑。案例研究还表明,C'uk变换器的响应速度比Buck-Boost拓扑更快。

将开关电容器用作互连这一概念对于C'uk拓扑而言是独一无二的,但C'uk拓扑与其他拓扑

相比,无源器件的数量增加了。
稳态分析和设计是全面的,可用于各种DC/DC拓扑,例如SEPIC,所有设计案例均基

于CCM的理论分析,不考虑非理想因素。这被认为是分析、设计和仿真功率变换器的初始

步骤。由于非理想因素的非线性、温度依赖性和时变特性,对非理想因素的辨识并得到其精

确表达式是一个难题。
仿真是证明概念设计和分析的有效工具,在案例研究中广泛涉及。变换器及其工作模

型的建立是基于对电感电流和电容电压的动态分析,该建模过程对于开发和模拟其他拓扑

的仿真模型也是可行和通用的。
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习题

3.1 有一个基于10MHz时钟和16位寄存器的数字计数器,当该计数器用于产生

100kHz的PWM信号时,试确定占空比的最佳分辨率。
3.2 按照仿真建模过程,为Buck、Boost和Buck-Boost变换器构建模型,通过本章的

实例验证模型的准确性和局限性。
3.3 按照图3.12所示的步骤和拓扑选择策略,进行CCM 降压变换器的概念设计。

通过仿真验证设计是否符合表P3.3的规范。

表P3.3 DC/DC变换器的规格参数

参
 

数
 

符
 

号
 

单  位 说  明 参 数 值

Pnorm W 额定功率 24
Vin V 额定输入电压 48
Vo V 额定输出电压 12
fsw kHz 开关频率 100
ΔIL A 电感电流的额定变化量 0.5
ΔVo V 电容电压的额定变化量 0.1

(1)
 

根据图3.8(a)所示的拓扑,在不考虑任何损耗的情况下,确定当负载电阻为48Ω
及施加指定占空比时拓扑的输出电压,并通过仿真验证计算结果。

(2)
 

根据图3.8(a)所示的拓扑,确定当负载电阻变为100Ω及施加指定占空比时拓扑

的输出电压,并通过仿真验证计算结果。

3.4 按照图3.12所示的步骤和拓扑选择策略,进行CCM 升压变换器的概念设计。
使用仿真验证设计是否符合表P3.4的规范。
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表P3.4 Boost
 

DC/DC变换器的规格参数

参
 

数
 

符
 

号
 

单  位 说  明 参 数 值

Pnorm W 额定功率 48
Vin V 额定输入电压 12
Vo V 额定输出电压 48
fsw kHz 开关频率 100
ΔIL A 电感电流的额定变化量 1
ΔVo V 电容电压的额定变化量 0.5

(1)
 

根据图3.22(a)所示的拓扑,在不考虑损耗的情况下,确定当时负载电阻为384Ω
及施加相同占空比时拓扑的输出电压,并通过仿真验证计算结果。

(2)
 

根据图3.22(a)所示的拓扑,在不考虑损耗的情况下,确定当时负载电阻为500Ω
及施加相同占空比时拓扑的输出电压,并通过仿真验证计算结果。

3.5 Buck-Boost
 

DC/DC变换器如图3.37所示。输入电压Vin 来自额定电压为12V
的电池,但其电压会根据充电状态在12~14V变化。对于直流负载,输出电压的幅度应始

终保持在-24V。额定负载电阻为Rnorm=12Ω;
 

开关频率为fsw=50kHz。稳态时电感电

流的变化量ΔIL=1A。输出电压的变化量ΔVo=0.24V。
(1)

 

根据连续导通模式,确定输入电压为12V和14V时对应的PWM的通态占空比。
(2)

 

在连续导通模式的基础上,考虑输入电压的变化,确定合适的电感值L 和输出电容

值Co,使纹波小于规格要求。
(3)

 

当Vin=12V,占空比为额定值时,计算负载电阻的临界值Rcrit,即CCM和DCM之

间的边界。
(4)

 

当负载电阻为200Ω,Vin=14V,PWM的通态占空比为50%时,计算输出电压值并

通过仿真验证分析结果。

3.6 C'uk
 

DC/DC变换器如图3.48所示。输入电压Vin 来自12V额定直流电源。对

于直流负载,输出电压的幅值应持续保持在-24V。额定负载电阻Rnorm=12Ω,开关频率

fsw=50kHz。稳态时电感电流的变化量ΔIL1=1A,ΔIL2=0.5A。输出电压的变化量

ΔVo=0.24V。开关电容器的变化量额定为ΔVsw=3V。
(1)

 

根据连续导通模式,确定额定输入电压条件下的PWM通态占空比。
(2)

 

根据连续导通模式,确定合适的电感值L1 和L2,以满足电流纹波规格要求。
(3)

 

根据连续导通模式,根据纹波规范确定合适的输出电容值Co和开关电容值Csw。
(4)

 

通过仿真验证分析结果。


