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摘要 

非隔离升降压 DC-DC 变换器越来越广泛用到通信供电系统、光伏发电和新能源电动

汽车等领域，并且功率密度和效率的需求越来越高。同时，软开关技术的普及，为 DC-DC

变换器功率密和效率的进一步提高带来了可能性。在众多升降压变换器拓扑中，四开关

Buck-Boost 变换器具有器件电气应力小的优点，是当前升降压 DC-DC 应用的一个研究热

点。然而，四开关 Buck-Boost 变换器存在多个不同自由度的控制变量，增加了变换器控

制策略优化的难度。 

本文首先以导通损耗为优化目标，提出了一种使电感电流有效值最小的 ZVS 定频控

制策略，且采用四边形电感电流调制实现了全范围 ZVS 工作。通过对电感电流的四个时

间段的选取进行优化计算，使得电感电流有效值最小。并且所提出的闭环控制策略无需采

样负载电流，降低了控制系统的复杂度。为了验证理论分析，本文搭建了一台 300W 的

DC-DC 实验样机，进行了输入电压，输出负载跳变的动态测试，验证了无负载电流采样

最小电感电流有效值控制策略的可行性和有效性。 

实现电感电流有效值最小的 ZVS 定频控制降低了导通损耗，但是在输入输出电压都

变化的应用中，最小电感电流有效值算法在控制器中需要三个维度的查表操作，导致表的

数据量过大。目前通用数字控制器存储器资源有限，在不外扩存储器情况下，难以实现该

算法。为此，本文提出了一种统一单变量分模式变频 ZVS 控制策略，不仅能够保持低的

电感电流有效值，而且计算简单，无需查表操作，大大降低了对数字控制器存储器资源的

要求，使得高频ZVS四开关Buck-Boost变换器的控制可以在低成本的数字控制器中实现。

针对上述控制方法，同样也搭建了一台 300W 实验样机。实验结果表明，在宽输入输出电

压范围下，所提出的统一单变量简化变频 ZVS 控制策略的频率范围窄，在几乎不增加导

通损耗的条件下，减小了控制器的实时运算量。 

关键词：四开关 Buck-Boost 变换器，高频，ZVS，数字控制  
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Abstract 

With rapid development of power electronic technology in recent years, non-isolated 

DC-DC converters have been widely used in many fields such as telecommunication distributed 

power supply system, photovoltaic power system, electric vehicle and so on, where the power 

density and efficiency are increasingly demanded. Meanwhile, the popularity of soft-switching 

technic brings the possibility for high density and high efficiency DC-DC converter. Among 

many non-isolated buck-boost topologies, four-switch buck-boost (FSBB) has become one of 

the research hotpots in Buck-Boost DC-DC application for it features low voltage and current 

stress for devices. However, multiple degrees of control freedom increase the complexity and 

challenges in the control strategies for FSBB converter. 

First, targeted in conduction loss, this paper proposed a minimum RMS of inductor current 

zero-voltage-switching (ZVS) fixed frequency control for FSBB converter. Quadrilateral 

inductor current modulation is adopted to achieve ZVS for whole operation. The four control 

time intervals of inductor are optimally selected to minimize the RMS value of inductor current. 

The proposed closed-loop control system does not require load current sampling, simplifying 

the control circuits. In order to verify the theoretical analysis, a 300W prototype is built. The 

load and input voltage transient test are conducted to test the characteristic of the proposed 

minimum RMS inductor current control strategy without load current sampling. 

The realized fixed frequency minimum RMS inductor control reduces the conduction loss, 

but in the wide input and output voltages application, the minimum RMS algorithm needs 3-D 

look-up table, which is difficult to implemented in the general-purpose micro-controller for its 

limited memory resource. To solve this problem, this paper proposed a unified single variable 

ZVS control for FSBB converter. It not only maintains low RMS value of inductor current but 

also features less computation and doesn’t need 3-D look-up table, dramatically mitigating the 

memory stress for digital controller. Therefore, a high frequency ZVS control for FSBB can be 

easily implemented in a lower cost MCU. A 300W prototype is built up to verify the proposed 

control algorithm. The results show that the proposed unified single simplified variable ZVS 

control has narrow frequency ranges and reduced real-time computation without inreasing 

conduction loss. 

Keywords: Four-Switch Buck-Boost, High frequency, ZVS, Digital control 
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 绪论 1

1.1 非隔离升降压 DC-DC 变换器应用背景 

随着人们对环保节能日益增长的需求，电力电子技术被广泛地应用到能源，通信，交

通等领域中。其中非隔离升降压斩波技术已深为被业界所熟悉。近年来，越来越多的应用

场合对同时具有升降压能力的 DC-DC 变换器提出了需求。 

随着超大集成规模电路的发展，越来越多的晶体管被集成到更小的硅片中，对供电系

统的性能提出了更高的需求[1-4]。在通信设备供电系统中，分布式电源架构已被广泛使用

[5,6,7]。在该系统中，如图 1-1 所示第一级 AC-DC 变换器将交流市电转换成 48V 母线电压，

实现功率因数校正功能。第二级将 48V 中间母线电压转换为 12V 电压实现电气隔离；第

三级负载点变换器则将 12V 电压转换成负载设备所需的电压。其中，额定值为 48V 母线

与备用电池并联，以实现在断电时候还能对负载继续供电。然而电池电压在 36-72V 之间

变化，这给中间级母线 DC-DC 变换器的设计带来的挑战。为了提高中间母线变换器的转

换效率，通常采用两级拓扑结构。其中一级 DC-DC 变换器将较宽范围的母线电压预调节

成 48V 母线额定电压，后面再接一级窄电压范围的隔离 DC-DC 拓扑。而电池电压和目标

电压 48V 之间则存在电压交叠，因此，中间母线预调节器应该同时具有升降压的功能。 

 

图 1-1 分布式通信供电系统结构 

近年来，为了减少温室气体和污染尾气的排放，新能源电动汽车已在国内各个城市大

力推广[8]。在混合动力和燃料电池电动汽车的动力架构中，如图 1-2，电池和超级电容等

储能部件和电机逆变器直流母线之间有一级双向 DC-DC 变换器[9,10]，以适配储能动力电池

和直流母线电压之间的电压，实现电动时能量的供应和制动时能量的回收。而当电池电压

和直流母线电压范围的设计存在交叠时，便要求此级 DC-DC 变换器同时具有升降压的功

能。 

AC/DC

DC/DC

DC/DC

DC/DC

DC/DC

CPU

Memery

HDD

Fan
Battery

POL

POL

POL

POL

48V母线 12V母线
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图 1-2 非隔离升降压 DC-DC 变换器在电动汽车动力系统中的应用 

在分布式发电系统中，光伏发电将太阳能转化为电能，作为一种清洁而经济的发电形

式受到国家的大力扶持和推广[11,12]。在光伏储能系统中，如图 1-3 所示，光伏阵列电池板

端口输出电压随着光照和温度呈现宽范围的变动，和并联在母线上储能电池和负载的电压

范围存在重合。在这种应用场合下，光伏电池板的输出到电池负载之间的 DC-DC 变换器

必须具有升压和降压的功能[13]。 

 

图 1-3 非隔离升降压 DC-DC 在光伏系统中的应用 

1.2 非隔离升降压 DC-DC 变换器拓扑 

传统基本的非隔离升降压 DC-DC 变换器拓扑有反相输出 Buck/Boost，Cuk，Zeta 和

Sepic 等，以下简要逐一介绍各个拓扑的工作状态和特点。 

反相输出 Buck/Boost 如图 1-4 所示，输出电压与输入电压极性相反。在主管开通期

间，输入电压 Vin 施加到电感 L 上，电感电流线性增加。二极管反向阻断，所承受电压应

力为输入输出电压之和。在主管关断期间，电感电流通过二极管续流。在反相承受输出电

压下，电感电流线性下降。此时主管承受的电压应力为输入输出电压之和。由电感的伏秒

平衡关系可推得连续导通模式（CCM）下电压增益和主开关管 Q1 占空比 D 的关系。 

Buck-Boost

Controller

PV

Load
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  (1-1) 

 

图 1-4 反向输出 Buck/Boost 拓扑结构 

Cuk 升降压 DC-DC 电路如图 1-5 所示，输出电压与输入电压极性相反。主电路需要

两个电感和一个电容作为开关无源储能元件。电容承受左正右负的偏置电压。在主管 Q1

开通阶段，输入电压正向施加在电感 L1 上，使其电流线性上升；电容电压与输出电压之

差（Vc-Vo）正向施加在电感 L2 上，使其电流线型增加。二极管承受电压等于电容电压 Vc。

在主管 Q1 关断期间，电容 C1 和输入电压之差(Vc-Vin)反向施加电感 L1 上，使其电流线性

下降。而输出电压则反向施加在电感 L2 上，使其电流线性下降。在这期间，主管承受的

电压应力为电容电压 Vc。式(1-2)和(1-3)分别是电感 L1 和电感 L2 在一个稳态开关周期伏秒

平衡方程。 

 

图 1-5 Cuk 拓扑结构 

  (1-2) 

  (1-3) 

其中 D 为主管 Q1 的占空比，以上两式联立可得： 

  (1-4) 

  (1-5) 

Q1

D1

Vin

VoL

Co

RL

-

+

Q1
D1

Vo

L1

Co

RL

-

+

L2C1

Vin
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由式(1-5)可知，电容偏置电压为输入输出电压之和。即在这个拓扑中，输入输出电压

增益和反相输出 Buck/Boost 一样，主管和二极管的电压应力也是输入和输出电压之和。与

Buck/Boost 不同点在于 Cuk 拓扑增加了无源器件的个数，输入和输出端口和电感串联，因

而输入输出电流纹波小。将式(1-5)代入(1-3)，可以发现，一个开关周期内电感 L1和 L2的

伏秒积完全一致。另外，结合式(1-2)和(1-3)，Cuk 拓扑可以看成是基本拓扑 Boost 和 Buck

的反相级联，电容 C1 作为中间母线电容，且共用了主开关管和续流二极管。因此，也增

加了所共用半导体器件的电流应力。 

Zeta 升降压斩波电路如图 1-6 所示，其输出电压与输入电压极性相同。主电路由两个

电感和一个电容作为开关周期储能元件。电容 C1偏置电压左负右正。在主管 Q1开通阶段，

电感 L1 正向地承受输入电压，电流线性增加。电容 C1 和输入电压 Vin 同向叠加与输出电

压之差施加到电感 L2 上，使其电流线性增加。在这期间，二极管所承受的电压应力为输

入电压与电容 C1 电压之和。当主管 Q1 关断后，电感 L1 和 L2 均通过二极管续流。电感 L1

电容 C1 反压下，电流线性减小；电感 L2 在输出反压下，电流亦线性减小。此期间，主管

Q1 所承受的电压应力为输入电压和电容 C1 电压之和。式(1-6)和(1-7)给出了一个稳态开关

周期内，电感 L1 和 L2 所满足的伏秒平衡方程。 

 

图 1-6 Zeta 拓扑结构 

  (1-6) 

  (1-7) 

联立以上两式可得： 

  (1-8) 

  (1-9) 

 

Q1

D1

Vin

Vo
L1

Co

RL

-

+

L2C1

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文  1 绪论 

7 

从(1-9)式可以看出，电容的偏置电压就是输出电压。主电路开关管和二极管的电压应

力为输入输出电压之和。从而也可以进一步推断，一个开关周期内，电感 L1和 L2的伏秒

是完全一致的。 

Sepic 升降压斩波电路如图 1-7 所示，输出电压与输出电压极性一致。其拓扑结构可

以看成是把 Zeta 电路的主管和二极管对换，输入输出对换而成的。容易推得其输出与输

入电压增压，半导体器件电压应力与 Zeta 相同。电容 C1 电压偏置左负右正，与输入电压

Vin 相等。同样也可推得两个电感 L1、L2 伏秒也完全一致。两个拓扑不同点在于，Zeta 输

入电流断续，输出电流连续，主管 Q1 需要高侧浮地驱动；而 Sepic 输入电流连续，输出电

流断续，主管 Q1 在低压侧便于驱动。 

 

图 1-7 Sepic 拓扑结构 

两开关 Buck-Boost 拓扑结构如图 1-8(a)所示，其输出电压与输入电压极性保持一致

[14,15,16]。开关储能无源器件只有一个电感。输入侧半导体器件的电压应力等与输入电压，

输出侧半导体器件的电压应力与输出电压相等。此拓扑可看成是基本拓扑 Buck 和 Boost

级联而成。输入侧主管开关存在占空比 D1，输出侧主开关管 Q2 存在占空比 D2。在一个开

关周期内，取决与控制策略的不同，电感电压有多个伏秒组合。合理的伏秒组合可以大幅

度减小电感的伏秒和电流有效值。容易推得两开关 Buck-Boost 电压增益公式(1-10)。由于

多占空比的存在，以及占空比之间的相移，使得该拓扑的优化和控制十分复杂。如果将两

开关 Buck-Boost 拓扑中的二极管换成同步整流管，即可得到如图 1-8(b)所示的四开关

Buck-Boost 变换器。 

  (1-10) 

Q1

D1

Vo

Co

RL

-

+

C1

L2

Vin
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（a）两开关 Buck-Boost 拓扑结构 

 

（b）两开关 Buck-Boost 拓扑结构 

图 1-8 两/四开关 Buck-Boost 拓扑结构 

1.3 非隔离 DC-DC 升降压变换器拓扑结构对比 

以上对各个基本非隔 DC-DC 升降压变换器拓扑做了简要介绍，发现不同拓扑的器件

电压电流应力均不同以及器件的数量都不同，难以做比较。为了得到器件电压、电流以及

个数的综合统一的比较，本文提出了一个“统一等效应力”的概念，其定义先如下： 

对于半导体器件，“统一等效电应力”定义为：一个稳态开关周期内，器件所承受电

压应力与电流应力的乘积。对于具有多个器件的拓扑，则取各个同类型半导体器件的电应

力之和。即： 

  (1-11) 

其中，上式的 Vm 表示半导体器件电压最大值，由于半导器件的电流有效值和电感量

以及电路工作模式有关，为了简化分析，本文中半导体器件的电流应力取一个稳态开关周

期内电流平均值。 

对于电感器件，其应力大小取决于电感的伏秒或者电感量与电流的乘积。为了便于统

一比较，以上拓扑的电感量都取一样，电感的“统一等效电应力”取为一个稳态开关周期

内，电感电流的平均值。具有多个电感的拓扑，则取每个电感电流平均值之和。即 

  (1-12) 

Q1
D2

Vo

Co

RL

-

+

L1

Vin

D1
Q2

Q1

Vo

Co

RL

-

+

L1

Vin

Q2 Q4

Q3
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对于以上每种拓扑，如果所传送的功率为 P（假设无损传送），则按以上器件“统一

电应力”的定义可计算出每种拓扑的器件应力。总结归纳各个拓扑的特点，结果如表 1-1

所示。 

表 1-1 各种非隔离升降压斩波拓扑特点对比 

特点 
反 相

Buck/Boost 
Cuk Zeta Sepic 

两/四开关 

Buck-Boost 

MOSFET 

应力(VA) 
(1 +

Vo

𝑉𝑖𝑛
) 𝑃 (1 +

Vo

𝑉𝑖𝑛
) 𝑃 (1 +

Vo

𝑉𝑖𝑛
) 𝑃 (1 +

Vo

𝑉𝑖𝑛
) 𝑃 

 

二极管 

应力(VA) 
(1 +

𝑉𝑖𝑛

𝑉𝑜
) 𝑃 (1 +

𝑉𝑖𝑛

𝑉𝑜
) 𝑃 (1 +

𝑉𝑖𝑛

𝑉𝑜
) 𝑃 (1 +

𝑉𝑖𝑛

𝑉𝑜
) 𝑃 

𝑉𝑖𝑛

𝑉𝑜
𝑃 /0 

电感电流 

应力(A) 

P

𝑉𝑖𝑛
+

𝑃

𝑉𝑜
 

P

𝑉𝑖𝑛
+

𝑃

𝑉𝑜
 

P

𝑉𝑖𝑛
+

𝑃

𝑉𝑜
 

P

𝑉𝑖𝑛
+

𝑃

𝑉𝑜
 𝑚𝑖𝑛(

𝑃

𝑉𝑖𝑛
,

𝑃

𝑉𝑜
) 

电压极性 反相 反相 同相 同相 同相 

输入电流 断续 连续 断续 连续 断续 

输出电流 断续 连续 连续 断续 断续 

注：两/四开关器件“等效统一”应力是根据文献[17]中的控制方法计算得出的。 

由以上总结对比的结果，从器件应力方面看，反相 Buck/Boost，Cuk 等非隔离单管升

降压斩波拓扑器件的统一等效应力均相同（包括 MOSFET、二极管和电感）。而两开关

Buck-Boost 的半导体器件应力小，少了一个 P (VA)。如果输入输出电压相接近，则两（四）

开关 Buck-Boost 的器件（包括电感）应力是前面几种拓扑的一半。因此，在要求高效高

功率密度的应用场合，两（四）开关拓扑具有绝对的优势。另外，Cuk，Zeta 和 Sepic 拓

扑还需要一个额外的电容器件。从输入输出端口的角度看，反相 Buck/Boost 和 Cuk 两种

拓扑输出电压极性相反，两者区别在于 Cuk 输入输出电流均连续，反相 Buck/Boost 则与

之相反。Zeta 和 Sepic 拓扑或输入电流断续输出连续或输入电流连续输出断续。两/四开关

Buck-Boost 拓扑的输入和输出电流均断续，这是其美中不足的地方。考虑到在 48V 电压

等级需要同步整流以及电动汽车高压双向的应用场合，在后面的论述中，本文只讨论四开

关 Buck-Boost 拓扑。 
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1.4 四开关 Buck-Boost 变换器控制策略综述 

由前面几种非隔离升降压拓扑的对比结果，两（四）开关 Buck-Boost 拓扑的功率半

导体和电感等器件应力都显著小于其他非隔离 DC-DC 变换器拓扑，因此在高效高功率密

度的应用场合该拓扑具有绝对的优势。然而，如图 1-9 所示，四开关 Buck-Boost 拓扑有

两个桥臂，分别对应着两个独立的占空比。如果再考虑两个桥臂之间占空比的相移角 ，

那么四开关 Buck-Boost 变换器至少有三个独立的控制变量。多个自由控制变量给这个拓

扑的优化控制带来了复杂性和巨大的挑战。 

 

图 1-9 四开关 Buck-Boost 变换器及其控制变量 

为了充分发挥四开关 Buck-Boost 拓扑的优势，不断提高效率和功率密度，近年来人

们对该拓扑的控制策略做了很多研究。纵观近年来四开关 Buck-Boost 的控制策略，大体

可以分为两类。第一类是以文献[18]多模式 PWM 调制为代表的硬开关控制策略；第二类是

以文献[19,20]为代表的四边形电感电流软开关控制策略。 

1.4.1 硬开关控制策略 

硬开关控制相对简单，在低压电子设备电源管理中应用十分常见。如图 1-9 所示，如

果保持两个占空比 d1 和 d2 互补驱动开关[21]，则四开关 Buck-Boost 工作模式将与传统反向

Buck/Boost 工作模式相类似。该种控制没有工作模式的切换，实现起来十分简单，但是大

大增加了半导体器件和电感电流的应力。 

实际上，d1 和 d2 是可以完全独立工作的。为了减小器件的电流应力，[18]提出了分模

式工作的控制策略。即根据输入输出的电压不同，分 Buck、boost 和 buck/boost 三种工作

模式。当输入电压高于输出电压时，Q3 管常通，Q4 管常关。此时四开关 Buck-Boost 拓扑

便退化为 Buck 基本拓扑。仅调节占空比 d1 即可实现输出电压的调节。当输入电压低于输

出电压时，Q1 管常开，Q2 管常断。四开关 Buck-Boost 退化为 Boost 基本拓扑。仅调节占

空比 d2 即可实现对输出电压的调节。当输入输出电压接近交叠时，四个管同时开关动作，

做工在 Buck/Boost 状态，实现对输出电压的调节，该种工作模式在文献[18]中称作 Burst 模

Vin Vout

Q1

Q2

Q3

Q4

Co

C1

C2

C3

C4

L

RL

PWM1 φ

VA VB

PWM2

d1 d2
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式。这种工作模式下，两个桥臂均采用后沿 PWM 调制方式，开关损耗和导通损耗依旧显

著。 

为此，文献[17]在 buck/boost 工作模式下，提出了双沿 PWM 调制方式，减小了导通损

耗。如图 1-10 所示，第一个桥臂采用后沿 PWM 调制，第二个桥臂采用前沿 PWM 调制。

在这种调制方式下，一个开关周期内，延长了输入端和输出端通过电感直通模态的时间比

例，有效地减小了导通损耗。此外，为了降低开关损耗，在 Buck 或 Boost 模式下，两个

桥臂的选用了两种不同的开关频率。例如在 Buck 模式下，第一个桥臂开关管 Q1和 Q2采

用较高的开关频以率减小无源器件的体积。采用自举式驱动器，自举电容存储的电荷有限，

Q3 管无法实现常开。因而让第二个桥臂较低的开关频率并且接近 1 的占空比开关动作，实

现对驱动电路自举电容的充电，维持自举电容的驱动电压。Boost 工作模式类似。在

Buck-Boost 模式下，由于采用了双沿调制，电感的电流纹波减小，可适当降低两个桥臂的

开关频率，减小开关损耗。 

 

图 1-10 四开关 Buck-Boost 双沿 PWM 调制 

1.4.2 软开关控制策略 

在 48V 电压等级以上的应用场合中，随着功率密度和效率指标的不断提高，越来越高

的开关频率使得硬开关控制策略带来的半导体器件的开关损耗变得令人难以接受。为了获

得更高的效率和更高的频率，近年来，很多学者也对四开关 Buck-Boost 变换器的软开关

控制做了相关的研究。 

受多模式硬开关控制策略的启发，文献[22]给出了多模式电感电流三角波变频调制的四

开关 Buck-Boost ZVS 控制方式。当输入电压高于输出电压时，令第二个桥臂占空比为 1，

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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四开关 Buck-Boost 退化成 Buck 基本拓扑。第一个桥臂的 Q2 作为同步整流管，天然能实

现 ZVS。在 Q1 关断 Q2 开通后，电感电流续流至反向，Q2 管关断，Q1 实现零电压开通。

当输入电压低于输出电压时，令第二个桥臂占空比为 1，四开关 Buck-Boost 退化成 Boost

基本拓扑。第二个桥臂的 Q3 管作为同步整流管能天然实现 ZVS。在 Q4管关断 Q3管开通

后，电感电流续流至反向，Q3 管关断，Q4 实现零电压开关。当输入输出电压相接近时，

工作在同步 Buck-Boost 模式，即 Q1，Q4 共用一个驱动信号同开同关，Q2，Q3 驱动信号则

与之互补，作为同步整流管。在 Q2，Q3 管开通，Q1，Q4 管关断期间，电感电流续流至反

向后，Q2，Q3 管关断，实现 Q1，Q4 管的零电压开通。这种控制策略控制简单，在 Buck

或 Boost 模式下具有较高的效率。但在 Buck-Boost 模式下，器件的有效值和峰值都很大，

因而通损耗和关断损耗都十分显著。 

P. Vinciarelli 等人[19,20]提出了一种统一模式的四边形电感电流 ZVS 调制的概念，如图 

1-11 所示。但该文献只给出了稳态波形调制的概念，并没有给出具体的优化控制算法。在

该调制概念中，电感电流的调制时间被分成了四段，产生一个反向电流实现四个开关管的

零电压开关。该种调制方式下，不仅能实现四个开关管的零电压开关，而且不同电感电流

时间段的组合为电感电流有效值的优化提供了可能性。 

 

图 1-11 四开关 Buck-Boost 变换器四边形电感电流调制关键波形 
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基于以上的调制概念，文献[23]给出了一种低损耗的四开关 Buck-Boost 变换器 ZVS 调

制方法。如图 1-12 所示，在某个输出功率下，电感电流波形的拐点分别为 I0、I1 和 I2。

当输出功率继续增加时，给出了 A，B 两种可能的电感电流调制方式。A 种方式：保持 t3

时间不变，调节 t1 和 t2。B 种方式：在保证 ZVS 情况下，将 t3 往周期 Tp 延伸。比较以上

两种方式，可以看出 B 方式具有更小的电感峰值和有效值。按照 B 的这种思路和规律，

给出了一个 t1，t2 和 t3 三维表。数字控制器根据所采集的输入输出电压以及输出电流查找

三维表中对应的控制时间，实现电感电流有效值优化的功率调节。该种控制策略实现了较

小的电感电流有效值控制，但从优化方式看，只是从两种可能的方式中选取了其中一种较

优的控制，并缺乏理论分析和论述。 

 

图 1-12 一种低损耗的四开关 Buck-Boost 变换器 ZVS 调制方法 

文献 [ 24 ]给出了另一种电感电流有效值优化的四边形电感电流调制的四开关

Buck-Boost 变换器的 ZVS 调制方式。为了简化控制，令第二个桥臂的占空比 d2与第一个

桥臂的占空比互补，通过优化选取两个占空比间的移相角以及开关频率使得电感电流有效

值最小。该种控制策略减小了导通损耗，但为了控制上的简便性，牺牲了控制的自由度。

因而电感电流有效值还可以进一步优化。另外，文献中只给出稳态下的控制调制方式，缺

乏整体系统的闭环控制策略。 

1.5 本章小结 

本章介绍了非隔离升降压 DC-DC 变换器的应用背景，分析总结了各个可能的非隔离

DC-DC 变换器拓扑优缺点。对比发现，两/四开关 Buck-Boost 变换器具有更小的器件应力，

在高效高功率密度的应用场合具有突出的优势。然而其控制变量的多维性和复杂性给拓扑

的优化带来了极大的挑战。最后本章总结了近年来关于四开关 Buck-Boost 的控制策略。

在高电压等级应用场合，随着对高效高功率密度的不断需求，为了降低开关损耗，软开关
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控制策略越来越受到人们的青睐。然而在目前现有调制策略下，电感电流有效值的还有待

进一步优化；在系统的闭环控制策略上也有待做进一步探索研究。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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 定频最小电感电流有效值 ZVS 控制策略 2

四边形电感电流调制不仅能让四开关 Buck-Boost 实现全范围 ZVS 软开关，减小开关

损耗，而且可以通过优化选取不同的电感电流时间，减小电感电流有效值，从而减小导通

损耗。本文以四边形电感电流调制为基础，探索寻找电感电流时间的最优组合，构建闭环

控制系统，最后实现对四开关 Buck-Boost 变换器电感电流优化的 ZVS 闭环控制。 

2.1 四边形电感电流调制模态分析 

四开关 Buck-Boost 变换器有两个桥臂，电感两端施加的电压有四种不同组合，即 Vin，

Vin-Vout，Vout 和零电压，分别对应四段电感电流时间 T1，T2，T3 和 T4。如图 1-11 所示，

对这四个电感电流时间长短和序列的合理组合可使得每个开关管开通前电流为负，即每个

开关管的体二极管先导通，从而实现零电压开通。 

为了简化分析，以下提出几点假设： 

1）MOS 管电容线性理想； 

2）定义电感电流从左到右为正方向； 

3）死区时间足够短； 

4）输出电容足够大。 

基于以上几点假设，图 2-1 给出了各个模态的等效电路，下面逐一介绍。 

  
(a) 模态 I (t0-t1) 

 

(b) 模态 II (t1-t2) 

 

  
(c) 模态 III (t2-t3) 

 

(d) 模态 IV (t3-t4) 
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(e) 模态 V (t4-t5) 

 

(f) 模态 VI (t5-t6) 

 

  
(g) 模态 VII (t6-t7) (h) 模态 VIII (t7-t8) 

图 2-1 四开关 Buck-Boost 变换器电感电流四边形调制模态分析 

模态 I（t0-t1）：在该模态下，Q1、Q4 管开通，Q2、Q3 关断。输入电压施加在电感上，

电感电流线性地从负变到零，再线性地正向增加。在这期间，只有输出电容对负载供电，

支撑输出电压。在这个模态期间末 Q4 管关断。 

模态 II (t1-t2)：这个模态对应的是死区时间，该时间足够短，电感可看成是恒流源，

其电流反向为正。Q4 关断后，电感电流对寄生电容 C4 充电，对 C3 放电。桥臂中点电压

VB 从 0 开始近似线性上升，直到与输出母线电压相等，Q3 体二极管导通。在 t2 时刻 Q3

开通，此时 Q3 管 Vds电压为零。 

模态 III (t2-t3)：Q3 管零电压开通后，输入输出电压之差施加在电感上。如果输入电压

大于输出电压，则电感电流线性增加；如果输入电压等于输出电压，则电感电流维持不变；

如果输入电压小于输出电压，则电感电流线性减少。在此期间内，电感电流和输出电容一

起提供负载电流。在 t3 时刻，Q1 管关断。 

模态 IV (t3-t4)：这个模态对应死区时间，电感可看成恒流源，其电流方向为正。Q1

管关断后，电感电流对寄生电容 C1 充电，对寄生电容 C2 放电。桥臂中点电压 VA 从输入

电压开始近似线性下降，直到等于零，Q2 体二极管导通。在 t4 时刻 Q2 管开通，此时 Q2

管 Vds电压为零。 

模态 V (t4-t5)：Q2 管开通后，输出电压施加在电感上，电感电流先线性的由正减小到

零，再由零线性地负向增大。在这期间，电感电流和输出电容一起提供负载电流。在 t5
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时刻，Q4 管关断。 

模态 VI (t5-t6)：Q4 管关断后，便进入死区时间，电感电流可看成恒流源，其电流方

向为负。电感电流对寄生电容 C3 充电，对 C4 放电。输出桥臂地中点电压 VB 从输出电压

开始近似线性下降，直到为零，Q4 体二极管导通。在 t6 时刻，Q4 管开通，此时 Q4 管 Vds

电压为零。 

模态 VII (t6-t7)：Q4 管开通后，电感电压为零，电感电流维持一定地负流不变。在这

期间，只有输出电容对负载供电。在 t7 时刻，Q2 管关断。 

模态 VIII (t7-t8)：这个模态对于第一个桥臂地死区时间，死区时间足够断，电感电流

可看成恒流源，其电流方向为负。Q2 管关断后，电感电流对寄生电容 C2 充电，对电容 C1

放电。第一个桥臂中点电压 VA从零开始线性上升，直到增加至与输入电压相等，Q1 体二

极管导通。在 t8 时刻 Q1 管开通，此时 Q1管 Vds电压为零。此模态结束后一个开关周期便

结束，之后地模态又从模态 I 开始重复。 

由以上模态分析，不难总结推到出四开关 Buck-Boost 实现 ZVS 的条件。设死区时间

为 tdead。则在模态 II 中，死区时间内第二个桥臂开关管 Q3 实现 ZVS 的条件为 

  (2-1) 

在模态 IV 中，死区时间内 Q2 管实现 ZVS 条件为 

  (2-2) 

在模态 VI 中，死区时间内 Q4 管实现 ZVS 条件为 

  (2-3) 

在模态 VIII 中，死区时间内 Q1 管实现 ZVS 条件为 

  (2-4) 

为了简化分析，不妨设四个开关管的输出寄生电容均相等，即 C1=C2=C3=C4=Coss。四

开关 Buck-Boost 变换器实现 ZVS 的条件可简化为 

  (2-5) 

其中 
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  (2-6) 

由以上两式可知，I0，I1 和 I2 的绝对值必须不小于 才能实现 ZVS。在 T4 时间内，

即模态 VII，电感电流维持负电流 I0 不变。而这段时间内，电感是不传递能量的，因此 I0

绝对值越大，导通损耗越大。为了满足 ZVS 条件，同时要减小过多环流带来的导通损耗，

只能取 I0 等于 。 

2.2 最小电感电流有效值 ZVS 控制策略 

由前面 ZVS 条件分析可知负电流 I0 应等于 ，这个可由负电流硬件检测实现，即

T3 的结束可通过负电流检测在 t5 时刻关断 Q3 管实现。T4时间不传递能量，可根据开关周

期灵活调节长短，维持开关周期不变，实现四开关 Buck-Boost 变换器的定频控制。这样

还剩下 T1 和 T2 两个时间段可用来作输出电压的调节。如图 2-2 所示，在某个给定的输入

输出电压下，电感电流波形随负载大小而变化。轻载时，插入 T4 时间维持开关周期不变。

随着负载增大，T4 减小直到消失。当 T4 减小到零后，T1 将随着负载继续增加而变长。然

而，从前面的运行模式看，在给定的输入输出电压下以及负载电流情况下，T1 和 T2 是不

唯一的。为了降低导通损耗，本文添加了另一个附加约束条件，即电感电流有效值最小。

幸运的是可以找到唯一的 T1 和 T2，使得在给定的输入输出电压和负载电流情况下，电感

电流有效值最小。下面给出使得电感电流有效值最小化的时间对（T1，T2）的具体推导过

程。 

 

图 2-2 控制时间段随负载电流的变化（Vin=Vout） 

在一个开关周期内 

  (2-7) 

  (2-8) 
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  (2-9) 

  (2-10) 

  (2-11) 

其中 Ts 是开关周期，Iout 是输出负载电流。联立以上五个独立的等式，消去变量 I1，

I2，T3 和 T4 后可得到如下 T1 和 T2 的关系式 

  (2-12) 

另一方面，为了降低变换器的导通损耗，本文以电感电流有效值作为优化目标，电感

电流有效值表达式如下： 

  (2-13) 

其中 iL(t)表示一个周期内电感电流随时间的表达式 

  (2-14) 

将(2-14)带入(2-13)式，利用(2-7)-(2-10)约束条件，可得到电感电流有效值关于 T1 和

T2 的函数： 

 (2-15) 

再将(2-12)式代入(2-15)式，消去 T1 得到电感电流有效值仅关于控制时间 T2的函数关

系式。图 2-3 给出了在不同输入电压下，电感电流有效值随 T2 变化的曲线。 
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(a) IRMS_L vs. T2, Vin=36V (b) IRMS_L vs. T2, Vin=48V (c) IRMS_L vs. T2, Vin=60V 

图 2-3 不同输入电压下电感电流有效值随 T2 变化曲线（Vout=48V） 

在保证全范围 ZVS 实现制约条件下，T2 的取值将限制在某个区间内。图 2-3 中的边

界限定的区域（黑色虚线）便是满足式(2-5)和(2-6) ZVS 条件所确定的可行域。为了实现

电感电流有效值最小化，降低导通损耗，可根据图 2-3 选取最优的 T2。图中标有黑色圈

的记号表示给定输入输出电压和某个特定负载电流下对应的最小电感电流有效值。在可行

域内，若 IRMS_L 关于 T2 是单调函数，最小值点可在边界取到；否则可根据式(2-16)对 T2

求导获得。 

  (2-16) 

如此，图 2-4 给出了在不同输入电压下，随输出负载电流变化 T2 解的曲线。该曲线

上的每一点都对应着某特定工况下四开关 Buck-Boost 变换器电感电流的最小值。 

 

图 2-4 不同输入电压下 T2 最优解随负载电流变化曲线 

实际上，在某个既定的四开关 Buck-Boost 变换器中，电感量 L 和开关周期 Ts是常数，

T2 的解可以表示成关于输入电压 Vin，输出电压 Vout 以及负载电流 Iout 的函数。在已知 T2

0 0.25 0.5 0.75 1
0

5

10

15

20

G
ro

w
in

g 
Pow

er

boundary 

I R
M

S
_

L
 (

A
)

T2/Ts

100%

80%

65%

50%

30%

15%

2%

Iout /Iorate

0 0.25 0.5 0.75 1
0

5

10

15

20

boundary 

T2/Ts

I R
M

S
_

L
 (

A
)

100%

80%

65%

50%

30%

15%

2%

Iout /Iorate

G
ro

w
in

g 
Pow

er

0 0.25 0.5 0.75 1
0

5

10

15

20

boundary 

T2/Ts

I R
M

S
_

L
 (

A
)

100%

80%

65%

50%

30%

15%

2%

Iout /Iorate

G
ro

w
in

g 
Pow

er

0 2 4 6
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0
Vin=36V

Vin=48V

Vin=60V

T
2
/T

s

Iout (A)

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文  2 定频最小电感电流有效值控制策略 

21 

情况下，T1 可由式(2-12)确定。因而，关于电感电流有效值最优的控制时间 T1 和 T2 可写

成如(2-17)式形式 

  (2-17) 

根据式(2-12)，在给定的输入输出电压下，对一个既定的四开关 Buck-Boost 变换器施

加一对控制时间（T1，T2），负载电流 Iout将有唯一解。即控制时间 T1和 T2 实际上可以反

映出负载电流的信息。如果采样输入 Vin 和输出电压 Vout，再根据式(2-17)选取关于电感电

流有效值最小的（T1，T2），那么实际电路中的负载电流将跟随式(2-17)中给定的 Iout。利

用这个原理，可构建四开关 Buck-Boost 变换器输出电压闭环控制系统。 

2.3 定频最小电感电流有效值 ZVS 控制闭环系统构建 

根据前面最有电感电流控制原理，在给定的 Vin，Vout和 Iout下，存在一对最优的（T1，

T2）使得电感电流的有效值最小。由此也可推得两个桥臂对应的占空比 

  (2-18) 

  (2-19) 

由(2-17)式可知，电感电流最小值优化算法需要三个已知输入变量，即 Vin，Vout和 Iout。

其中输入输出电压 Vin，Vout容易采样，而输出负载电流 Iout的采样不仅复杂还会增加额外

的采样电阻损耗。为了简化控制电路和减小采样带来的损耗，式(2-17)中的输入参数 Iout

被用作控制量，由 PI 调节器接管。以此构建负反馈闭环系统。 

控制系统框图如图 2-5(a)所示，其中 Min. RMS 代表式(2-17)最小电感电流有效值算法。

采样的输入电压输出电压 Vin、Vout和 PI 调节器的输出分别接到 Min. RMS 模块的三个输

入端去解算最优的控制时间段 T1 和 T2。鉴于计算的复杂程度，计算过程由查表或线性拟

合完成。控制时间 T3 由硬件逐周期负电流检测确定，保证 ZVS 的实现。如图 2-5 (b)所示，

在 T3 时间段内，流过 Q2 管的电流实时反映到采样电阻 Rs的压降上，该电压和设定的 Izvs

分别接到模拟比较器的同相端和反向端。一旦负电流的绝对值超过所设定的 Izvs，Q3管被

比较器输出的信号触发关断，T3 结束。因而负电流自然得到控制，并等于-Izvs。时间段 T4

由 PWM 调制器自动的插入维持定频工作。图 2-5(c)是控制环路的简化框图，其中开关网

络被等效成受控电流源。开关网络输出电流的开关周期平均由 T1 和 T2 决定，而 Min. RMS

根据“Iout”输入端口选取了最优的 T1 和 T2。“Iout”端口可看成是受控电流源的输入端，该输
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入端被 PI 调节器接管。电压参考 Vref 和输出电压 Vout做差产生误差信号给 PI 调节器。在

动态过程中 PI 调节器的输出与输出的负载电流失配时，输出的压 Vout 将与参考电压 Vref

不一致，由负反馈机制的作用，这个误差将影响 PI 的输出去校正负载电流，最后达到稳

态平衡。 

 
(a) 闭环控制系统 

 

 

(b) T3end 信号产生 (c) 简化闭环系统框图 

图 2-5 无输出电流采样的最小电感电流有效值控制闭环系统 

图 2-6 则给出了由数字控制器 TMS320F28027 产生的 PWM 具体逻辑波形。该逻辑

占用了两个 EPWM 单元，分别为 EPWM1 和 EPWM2。第一个单元 EPWM1 负责第一个
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桥臂 PWM 的产生，第二个单元 EPWM2 则负责第二个桥臂 PWM 的产生。这两个 EPWM

单元的定时器同步工作，可看成一个定时器（Counter）。该定时器从 0 计数到周期值后复

位到 0，如此反复不断。控制时间段 T1与 T2 之和赋值给 EPWM1 的 CMPA 寄存器（记为

CMP1A）产生 EPWM1A 信号。当 CPM1A 小于计数值 Counter 时，EPWM1A 为高；当

CMP1A 大于计数值 Counter 时，EPWM1A 为低。EPWM1A 经反相得到 EPWM1B，这两

路信号的上升沿加入延时（死区）后得到 VgsQ1 和 VgsQ2，分别去驱动第一个桥臂的 Q1 管

和 Q2 管。控制时间 T1 赋值给 EPWM2 的 CMPA 寄存器（记为 CMP2A）产生 EPWM2A

信号。当计数器 Counter 从 0 计数到 CMP2A 时，EPWM2A 从低电平置位成高电平。在

T3 阶段末，负电流检测比较器产生的 T3end 经过 EPWM2 单元的 TZ（Trip Zone）模块，

将 EPWM2A 清零复位成低电平。EPWM2A 经反相得到 EPWM2B，这两路信号的上升沿

加入延时（死区）后得到 VgsQ3 和 VgsQ4，分别去驱动第一个桥臂的 Q3 管和 Q4 管。所采用

控制器 TMS320F28027 的最高主频只有 60MHz，当开关频率达到数百千赫兹时，普通模

式下的 EPWM 的时间精度已略显不够。为了提高 PWM 的精度，可启用其 HRPWM 的功

能。 

 

图 2-6 四路 PWM 驱动信号的产生 

根据前面电路数学模型推导，最小电感电流有效值算法需要输入输出电压以及负载电

流三个输入信息。尽管如此，本文构建的闭环控制系统中，将 PI 调节器的输出作为最小
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电感电流有效值算法中的负载电流信息，使得实际电路的输出负载电流跟随该节点信息的

变化，省去了输出负载电流采样，简化了控制电路。同时也实现了稳态下的电感电流最小

化，提高了变换器整体的转换效率。 

2.4 实验验证 

本文搭建了一个 300W，36-72V 输入，48V 输出的四开关 Buck-Boost 样机。构建了

上文所提出的无输出负载电流采样最小电感电流有效值控制策略，并做了一系列的实验验

证。首先抓取了开关管实现 ZVS 过程的波形；其次对输出负载电流做阶跃跳变，测试输

出电压纹波超调量；输入电压连续变化下，观测四开关 Buck-Boost 变换器控制策略的适

配情况。最后做了不同控制策略下，四开关 Buck-Boost 变换器电感有效值的对比仿真实

验，并测试了在所提出的最小电感电流有效值控制策略下四开关 Buck-Boost 变换器样机

的转换效率。 

样机照片如图 2-7 所示。左图为样机的主功率板，板上主要有四个 MOS 开关管，两

个半桥驱动器芯片，功率电感以及负电流检测电路。右图是样机的控制板，主要是控制器

及其辅助供电电路。其中控制器采用德州仪器公司的 TMS320F28027 数字控制器。表 2-1

给出了样机具体的器件参数和电路参数。 

 

图 2-7 定频最小电感电流有效值控制样机照片 

表 2-1 定频最小电感电流有效值控制样机参数 

开关器件 BSC035N10S5 

电感量 L 780nH 

输出电容 4.7uF x4 

驱动芯片 UCC27211D 

开关频率 800kHz 

控制器 TMS320F28027 

Power stage Controller
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众所周知，定频 DCM 的 Buck 或 Boost 的电感电流每个周期都会复位到零，其电感量

大小的选择取决于最大输出功率（或输出电流）。于此类似，本文中的四开关变换器时电

感电流被调制成四边形，电感电流逐周期复位到一个固定的负值。电感量的大小限制了四

开关变换器在这种特定工作模式下传输的最大功率。即电感量的选择要取决于其传送的最

大功率。本章中的四开关变换器工作在四边形电感电流定频工作模式，从电感量的选择上

应保证全输入输出电压范围内满足最大电流（功率）的输出。显然，在连续导通模式（T4

时间段消失）下，输出的功率是较大的，因此在考虑电感量的选择上，可令 T4 等于零，

即 

  (2-20) 

联立式(2-8)至(2-11)得到 

  (2-21) 

其中 

𝑎 = −
𝑉𝑖𝑛

3 + 𝑉𝑖𝑛
2 𝑉𝑜𝑢𝑡 + 𝑉𝑖𝑛𝑉𝑜𝑢𝑡

2

2𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛
2 + 4𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛𝑉𝑜𝑢𝑡 + 2𝐿𝑇𝑠𝑉𝑜𝑢𝑡

2  

𝑏 =
−2𝐼𝑍𝑉𝑆𝐿𝑉𝑖𝑛

2 + 2𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛
2 𝑉𝑜𝑢𝑡 − 2𝐼𝑍𝑉𝑆𝐿𝑉𝑖𝑛𝑉𝑜𝑢𝑡

2𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛
2 + 4𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛𝑉𝑜𝑢𝑡 + 2𝐿𝑇𝑠𝑉𝑜𝑢𝑡

2  

𝑐 =
𝑇𝑠

2𝑉𝑜𝑢𝑡𝑉𝑖𝑛
2 − 2𝐼𝑍𝑉𝑆𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛

2 − 2𝐼𝑍𝑉𝑆𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛𝑉𝑜𝑢𝑡

2𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛
2 + 4𝐿𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛𝑉𝑜𝑢𝑡 + 2𝐿𝑇𝑠𝑉𝑜𝑢𝑡

2  

由式(2-21)可知，Iout是关于 T2 的二次函数，其图像为开口朝下的抛物线，因而 Iout有

最大值。 

  (2-22) 

图 2-8 给出了输出电压为 48V，额定输出电流为 6.25A，频率为 800kHz，在不同电感

量下，变换器输出的最大电流随输入电压变化的曲线，如图所示，当电感量大于 8.5uH 时，

部分输入电压范围内无法满足额定电流的输出；当电感量等于 8.5uH 时，恰好在整个输入

电压范围内都能满足额定电流的输出；而过小的电感量尽管能满足全电压范围内额定功率

的输出，但是它会使得电感电流峰值变大，从而有效值变大，增加了导通损耗。 
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图 2-8 不同电感量下变换器最大输出电流随输入电压变化曲线（Vout=48V） 

从上面理论分析的角度看，电感量选取 8.6uH 是最优的，既能满足全电压范围内功率

的输出，电感电流峰值又最小。然而，实际上考虑到满载输出动态调节过程，需要选择稍

小一点的电感量留出一点功率和 ZVS 的余量。本章样机的电感取为 0.78uH。 

为了实现四开关 Buck-Boost 变换器的零电压开通，本文采用了电感电流四边形调试

方式，使得每个开关管开通前的电流都是反向的。图 2-9 给出了半载时，不同输入下压

Q4 管实现 ZVS 过程的波形。图中深蓝色的是 Q4 管漏源极电压波形，青色的是 Q4 管的门 

  

(a) Vin<Vout (b) Vin=Vout 

 

(c) Vin>Vout 

图 2-9 不同输入电压下 Q4 管的 ZVS 波形 
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极电压波形，绿色的是电感电流波形。可看出在 T3 阶段末，Q3 管关断后，Q4 管的漏源电

压从输出电压近似线性地下降到零后，Q4 管地门极驱动电压逐渐变高至稳态驱动电压。实

现了 Q4 管的零电压开通。 

图 2-10 给出了半载时，不同输入下压 Q2 管实现 ZVS 过程的波形。类似的，图中深

蓝色的是Q2管漏源极电压波形，青色的是Q2管的门极电压波形，绿色的是电感电流波形。

可看出在 T2 阶段末，Q2 管关断后，Q2 管的漏源电压从输出电压近似线性地下降到零后，

Q2 管地门极驱动电压逐渐变高至稳态驱动电压，实现了 Q2 管的零电压开通。 

  

(a)Vin<Vout (b) Vin≈Vout 

 

(c) Vin>Vout 

图 2-10 不同输入电压下 Q2 管地 ZVS 波形 

为了验证输入电压变化对变换器模态及输出电压的影响，图 2-10 给出了在 1 个毫秒

内输入电压从 42V 变到 54V 过程中四开关 Buck-Boost 变换器工作模式的适配调节情况。

其中深蓝色的是输入电压波形，青色的是输出电压波形（交流耦合），绿色的是电感电流

波形。图 2-10（a）（b）和（c）分别表示输入电压变化前，变化中以及稳定后的各个波形

细节。从各个图中电感电流 T2 阶段的斜率可看出变换器工作的模式，随着输入电压的升

高，在无输出负载电流采样最小电感电流有效值控制策略下，四开关 Buck-Boost 变换器

平滑地从升压模式转变到升降压模式再到降压模式。这个过程中，电感地负电流基本保持

不变，从而验证了在输入电压动态变化过程中 ZVS 依然能够很好地实现。同时可以看到
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输出电压也几乎不受输入电压地变化带来影响，说明控制策略稳压性能良好。 

  

(a) Vin<Vout (b) Vin≈Vout 

 

(c) Vin>Vout 

图 2-11 输入电压从 42V 变到 54V 过程中四开关 Buck-Boost 变换器工作模式的适配调节 

以上从输入电压扰动的因素验证闭环控制系统的稳定性，下面从输出负载电流扰动的

因素来验证闭环控制系统的稳定性。图 2-11 给出了输出负载电流暂态跳变过程中电感电

流和输出电压波形，其中粉色表示输出负载电流波形，青色表示输出电压波形（交流耦合），

绿色表示电感电流波形。如图 2-11（a）所示，输出负载电流从 25%满载跳变到 75%满载

的过程中，输出电压跌落 1.7V（3.5%），整个过程的调节稳定时间大约为 150us。而当输

出负载电流从 75%满载跳变到 25%满载过程中，如图 2-11（b）所示，输出电压超调量为

2.0V（4.2%），调节时间约为 140us。在输出负载电流的跳变过程中，电感的负电流基本维

持不变，从而也保证了在输出负载电流动态跳变的过程 ZVS 的实现。受限于控制器 CPU

处理数据的带宽，输入输出电压采样和控制算法的计算每隔三个开关周期执行一次，尽管

如此，在所提出的控制策略下，四开关 Buck-Boost 变换器的输出电压调节能力依然表现

良好。 
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(a) 25% to 75% load transient (b) 75% to 25% load transient 

图 2-12 输出负载电流暂态跳变过程中电感电流和输出电压波形 

电感电流有效值最小化控制策略有效的减小了电感电流的有效值，降低了导通损耗。

为了验证该控制策略的优越性，图 2-13 给出了不同 ZVS 控制策略下满载时电感电流有效

值随输入电压变化的仿真结果。在额定输入电压（48V）附近电感电流三角波多模式控制

下[22]，变换器工作在 Buck-Boost 模式，和传统反相 Buck-Boost 类似，电感承受巨大的电

流应力，其有效值近似翻倍。文献[24]中的控制策略为了简单起见，牺牲控制的自由度，无

法让电感电流有效值得到充分优化，因而整个输入电压范围内都维持较高的电感电流有效

值。而本章所提出的最小电感电流有效值控制策略则在大部分输入电压范围内的电感电流

有效值都相对最小。 

 

图 2-13 不同控制策略下电感电流有效值（仿真） 

图 2-14 给出了样机在不同输入电压下的转换效率曲线。输入为 48V 时取得 98%的转

换效率。随着输入电压偏离额定输入点（48V），电感电流的有效值和峰值都不断增加，对

应的导通损耗和关断损耗也随之增加。从而导致了效率的跌落。 
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图 2-14 不同输入电压下样机转换效率曲线 

2.5 本章小结 

针对传统四开关 Buck-Boost 变换器 ZVS 控制策略对电感电流有效值优化的不充分以

及闭环控制系统的不完善，本章提出了定频无输出负载电流采样电感电流有效值最小化控

制策略。采用了四边形电感电流调制方式实现了四个开关管全范围零电压开通，降低了开

关损耗。对于四开关变换器多控制自由度的特性，本章增加了电感电流有效值最小的额外

约束条件，在给定输入和输出电压以及负载电流工况下，使得电感电流的四个时间段变得

具有唯一性。最小电感电流有效值算法中需要输入输出电压和负载电流三个工况信息。为

了省去输出负载电流的采样，简化控制电路，在所提出的闭环控制系统中，将 PI 调节其

的输出作为算法中的负载电流信息。最后搭建了一个300W的四开关Buck-Boost实验样机，

验证了不同开关管 ZVS 的实现，输出电压的调节稳定性，不同控制策略下电感电流有效

值的仿真对比以及样机转换效率的测试。结果表明在本章所提出的控制策略下，四开关

Buck-Boost 变换器具有良好的动态性能，宽输入电压范围内具有最小的电感电流有效值。 
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 适合宽输入输出范围的简化变频 ZVS 控制策略 3

在前一个章节中，提出了定频最小电感电流有效值四开关控制策略，减小了导通损耗，

提高了效率。然而在在宽输入出范围的应用场合中，最小有效值算法的实现需采用多维查

找表的操作。尽管查表法可有效避免复杂的数学运算，但多维查找表需要很大的存储器资

源，使得这类算法难以在现有低成本通用数字控制器中实现。为此，本章在归纳总结上章

最小电感电流有效值算法的基础上，提出一种电感电流有效值准最小的控制策略（系统），

不仅降低了导通损耗，无需查表，同时无需太多的数学运算量和存储器资源。 

3.1 查表法存在的问题 

上个章节的最小电感电流有效值算法根据输入、输出电压以及给定的负载电流解算出

优化的 T1 和 T2。该求解过程数学运算量大，在数字控制器中无法进行实时计算，因而采

用了查表法。即离线计算好不同工作情况下的 T1 和 T2，以表的数据结构形式存放在数字

控制器的存储器中。在实时控制过程中，根据输入输出以及给定的负载电流，查找对应的

T1 和 T2，从而可避免复杂的数学运算，提高了实时控制的带宽。总所周知，存储在数字

控制器中的表格数据是以离散的数字形式存在，因而在建立表之前，需要对输入和输出变

量做量化处理。不同的量化精度所需要的存储资源是不同的。量化精度越高，信息量越大，

所需的存储资源也就越多。目前一般数字控制器 ADC 的量化位数在 8-12 位。为了避免量

化造成的有限周期振荡（Limit Cycle Oscillation）[25,26]，PWM 的量化精度不能过低于 ADC

的量化精度。本文建立的查找表的量化精度选取上与 ADC 精度在数量级上保持相当。 

表 3-1 给出了输入变量在不同量化位数和维度下查表法所占用的存储器资源（假设输

出变量 T1 和 T2 量化位数为 8 位，即一个字节）。可以看出，从二维到三维查表，多一个维

度急剧增加了所需要的存储器资源。二维表量化位数每增加一位，所需存储量增加 4 倍；

而三维表量化位数每增加一位，所需存储量则增加 8 倍。 

表 3-1 不同量化位数和维度下查表法所占用的存储器资源 

量化位数 二维 三维 

7 位 2
7
x2

7
x2 Byte=32k Byte 2

7
x2

7
x2

7
x2 Byte=4M Byte 

8 位 2
8
x2

8
x2 Byte=128k Byte 2

8
x2

8
x2

8
x2 Byte=32M Byte 

9 位 2
9
x2

9
x2 Byte=512k Byte 2

9
x2

9
x2

9
x2 Byte=256M Byte 
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表 3-2 给出了几款主流系列数字控制器只读存储器的资源情况。目前主流数字控制器

的存储器资源都在 1M Byte 以下。在上一章节的实验案例中，输出固定不变，所采用表的

维度可以是二维。在量化位数不高的情况下，现有的数字控制器的存储资源尚且够用。在

输入输出电压均可变的场合中，查表维度将增加至三维。从表 3-2 可知，三维的查找表已

经无法在当前主流的控制器实现。 

表 3-2 几款主流系列电源数字控制器的只读存储器资源 

型号 
Ti 

Piccolo 

Infineon 

XMC44x 

ST 

STM32F3x4 

Flash 大小（kB） 16-512 256-512 16-64 

针对这个问题，文献[23]将量化精度取得足够小，小到三维表能够存放到目前主流的控

制器中，然后采用插值拟合的方法弥补量化带来的精度损失。然而多维的插值拟合仍然需

要很大的数学运算量，这牺牲了实时控制的带宽。 

3.2 简化变频控制策略的提出 

在本文中定义断续导通模式（DCM）为存在 T4 的四开关变换器工作模式。而定义连

续导通模式（CCM）为不存在 T4 的四开关变换器工作模式。下面分这两种模式构建简化

的四开关变换器 ZVS 控制策略。 

3.2.1 断续导通模式简化控制 

从上章最小电感电流有效值算法解算结果来看，不难发现，在 DCM 模式下电流 I1 或

I3 总与 IZVS 相等，如图 3-1 红色波形所示。其中 Tm 表示 DCM 工作的开关周期，红色阴

影面积表示一个周期传递地负载电流。DCM 降压模式下，I1 与 Izvs保持相等。而 DCM 升

压模式下，I2 与 Izvs 保持相等。以下从几何的角度验证解释这个结果。一般来说，一个波

形的峰值越大，其有效值也越大。在 DCM 降压模式下，为了保证 ZVS 的实现，更一般地

取 。如图 3-1 左侧蓝色波形所示，在 T2 阶段，如果电感电流增加至同样地 I2 就

进入 T3 阶段，此时传送的负载电流（蓝色阴影面积）将小于最小电感电流有效值算法传

送的负载电流（红色阴影面积）。如果将蓝色阴影面积向右平移至峰值点重合，蓝色阴影

面积将被红色阴影面积包围。为了传送同样的负载电流，在 T2 阶段，一般性调制方式下，

峰值电流 必须大于 I2。因此，DCM 降压模式下传送相同的负载电流，只有令 I1 等于 Izvs

才能使电感电流峰值（有效值）最小。类似地，在 DCM 升压模式下，为了保证 ZVS 地实

现，更一般地选取 。如图 3-1 右侧蓝色波形所示，如果保持同样地峰值电流 I1，

在 T2 阶段电感电流下降至 便进入 T3 阶段。容易看出此时传送地负载电流（蓝色阴影面
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积）将小于最小电感电流有效值算法传送的负载电流（红色阴影面积）。为了传送同样的

负载电流，在 T1 阶段，一般性调制方式下，峰值电流 必须大于 I1。因此，DCM 升压模

式下传送相同的负载电流，只有令 I2 等于 Izvs 才能使电感电流峰值（有效值）最小。特别

地，DCM 模式下，当输入电压等于输出电压时，I1 和 I2均等于 Izvs，电感电流具有最小峰

值。 

 

图 3-1 DCM 下具有最小有效值的电感电流波形 

以上这一性质说明了，在断续导通模式下式(3-1)是实现电感电流有效值（峰值）最小

的必要条件。在 DCM 情况下，利用这个条件，可大大简化数字控制器的数学运算。 

  (3-1) 

结合式(2-10)可求解出 T1 如下 

  (3-2) 

由此 DCM 情况下，四开关 Buck-Boost 变换器的控制由原来的二维降至一维。为了实

现最小电感电流有效值的控制，降低导通损耗，T1 可由式(3-2)确定，只剩下变量 T2 去调

节负载电压。从图 3-1 的电感电流波形的负载电流部分可以看出随着 T2 增加，一个开关

周期传送的负载电流增加，一直到 T4恰好消失，进入CCM。不妨将这个临界的 T2为 T2max。

在临界点有 

  (3-3) 

结合条件(3-1)和伏秒平衡方程(2-10)可求解出 T2max 如下： 

0

-IZVS

IZVS

T1

T1

T4

iL
TsTs

Min. RMS

I1

I2 I1

T4

I2 Min. RMS

Buck Boost
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  (3-4) 

因此，T2max 便是 DCM 下，T2 的上边界。而此时的 T1 也达到 DCM 下的最大值 

  (3-5) 

同时亦不难求出临界点处的输出电流，即 DCM 的最大输出电流 

 (3-6) 

如果取 L=0.86uH，Tm=1.25us，Izvs=4A，那么图 3-2 给出了在这一个典型电路参数下，

DCM 最大输出电流随输入输出电压变化的三维曲面。这是两片光滑的曲面组成，它们在

Vin=Vout 处相连接。在连接线附近，即输入输出电压相接近的时候，最大输出电流较小。

这是因为 T2 阶段是传送功率的的主要阶段（图 3-1 可以看出），输入输出电压接近时，T2

阶段电感电流变化缓慢，I1 和 I2 都比较小，因而输出的功率较小；而输入输出电压相差较

大时，DCM 最大输出电流变大，同样是因为 T2 阶段电感变化大，I1 或 I2 中有一个电流较

大，因而 T2 阶段输出的电流变大，输出功率变大。 

 

图 3-2 不同输入输出电压下 DCM 最大输出电流 

V
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3.2.2 连续导通模式简化控制 

断续导通模式下，四开关 Buck-Boost 变换器最大功率受到限制，尤其在输入输出电

压相接近时，输出的最大功率十分的小。为了输出更大的功率，四开关 Buck-Boost 变换

器需要工作在连续导通模式。在这情况下，第二章中定频最小电感有效值控制算法的 T1

和 T2 是同时随负载变化。负载增加，T1 增大，为了维持变换器的定频工作，T2 减小。其

运算量大，采用多维查找表的方法实现，其局限性已在上面叙述过。为了减小数字控制器

的数学运算量，最简单的方式是在前面 DCM 单一变量控制的基础上继续只选取 T1，T2

中的一个变量作为负载的调节变量做变频控制。 

一种方法是进入 CCM 后，T1 仍然由式(3-2)确定，继续利用 T2 去调节输出电压。显然

T2 越大，一个周期传递的负载电流越大。如此，不管工况如何，只调节 T2 即可。四开关

Buck-Boost 变换器控制的实现将变得十分简单。然而，如图 3-3 所示，当输入输出电压相

接近的时，T2 阶段的电感电流变化十分缓慢。T2 的增加对所传递负载电流的增加十分有限。

图中阴影面积表示一个开关周期传递的负载电流。特别地，在输入电压等于输出电压情况

下，T2 阶段电感电流维持不变。即使 T2 变得无限长，一个周期传递的负载电流最多也不

超过 Izvs。因此，这种方法不可行。 

 

图 3-3 进入 CCM 后 T2 作为调节变量 

另一种方法是进入 CCM 后，选择 T1 作为调节变量，而 T2 取临界点处的 T2max。图 3-4

给出了 CCM 下，选择 T1 作为调节变量的电感电流波形示意图。如图所示，T2 时间由恰好

进入 CCM 时刻的临界值 T2max 确定。T1 阶段，输入电压施加在电感上，电感电流急剧增

加。所以增加 T1 对负载电流的增加作用十分显著。从变频控制的角度看，频率只要降低

一点，一个周期传递的电流增加明显。因此，该变频控制的频率范围窄，有利于减少滤波

电容和动态调节。而且这种方法也没有第一种方法存在的功率限制问题。 

0
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图 3-4 进入 CCM 后 T1 作为调节变量 

由此可以初步构建出一种简化的四开关 Buck-Boost 变换器的控制策略。即轻载 DCM

定频控制，选择 T2 作为控制调节变量，T1 由式(3-2)确定，此时最小电感电流有效值最小；

当负载加重至 T4 消失进入 CCM 后采用变频控制，选择 T1 作为控制变量，而 T2 由式(3-4)

确定。在这样的控制策略下，控制变量始终只有一个，而确定另一个变量所需的数学运算

量也较为简单。因而这种控制策略在数字控制器的实现上不仅省去了巨大的存储器，也无

需太多的 CPU 的资源。 

3.3 简化变频控制和定频最小电感电流有效值控制的对比 

上面已经初步建立起一种简化的四开关 Buck-Boost 变换器 ZVS 控制策略。DCM 下可

以获得与定频最小电感电流有效值控制一样的效果，然而还要继续评估 CCM 下的电感电

流有效值和调频范围。 

在以上控制策略下，如果给定四开关 Buck-Boost 变换器的输入输出电压以及输出负

载电流，那么电路的稳态工作情况将可以被确定。首先将输出负载电流和临界负载电流

IODCM_MAX 相比较，判断四开关变换器工作在 DCM 还是 CCM。进而求解出在给定输入输

入电压和输出负载电流下的 T1，T2，T3 和 T4，以及 I1和 I2。最后由式(2-14)和式(2-13)求

解出电感电流有效值。 

为了和定频最小电感电流有效值控制策略做对比，取电感量 L=0.86uH，Tm=1.25us, 

IZVS=4A。取变频简化控制 DCM 的工作频率等于最小电感电流有效值控制工作频率，即

。图 3-5 给出了在该电路参数下两种控制策略满载电感电流有效值随输入电压

变化情况，其中输出电压为额定电压 48V。红色曲线实现表示定频最小电感电流有效值控

制的电感电流有效值，蓝色曲线表示变频简化控制策略下的电感电流有效值。垂直虚线左

侧四开关变换器工作在 CCM 下，右侧则是工作在 DCM 方式。当输入电压较大时，输出

电流达到满载时依然工作在 DCM 下，这两种控制策略电感电流波形是一致的，所以电感

电流有效值也一样。当输出电压较小时，输出电流达到满载时，四开关 Buck-Boost 变换
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器则工作为 CCM。从图 3-5 可以看出，变频简化控制的电感电流有效值比定频最小电感

电流有效值控制还略小。 

 

图 3-5 两种控制策略电感电流有效值对比 

图 3-6 给出了对应电路参数下两种控制策略满载频率随输入电压变化曲线。如图所示，

输入电压较低时，变频简化控制在满载处频率只降低到最高频率的0.9。前面已经提到CCM

下，T1 作为控制量，在 T1 阶段电感电流变化十分明显，很小的 T1 增量就会带来相当大的

输出电流增量。而此时输入输出电压基本不变，T2 也维持不变。所以负载变化情况下，频

率调节范围也就很窄。 

 

图 3-6 两种控制策略的频率对比 
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3.4 简化变频 ZVS 控制闭环系统构建 

简化变频控制策略始终只有一个控制变量，不仅数学运算简单，而且电感电感电流有

效值小。然而实际上该控制需要区分 DCM 和 CCM，以确定调节 T2 还是 T1，这意味着随

着负载的变化变换器会在两种模式之间切换。 

为了实现两种模式之间的无缝平滑切换，本文定义了一个统一的控制变量 Tu，该变量

由电压外环 PI 调节器的输出给定。图 3-7 给出了不同工况下控制时间 T1，T2 与统一控制

变量 Tu 的关系。其中 CD（Current Detection）表示 T3 阶段由负电流检测结束。如图所示，

DCM 下 T2 等于 Tu，T1 由式(3-2)确定；在临界负载时，Tu 等于 T2max；而进入 CCM 后，

令 Tu 与 T2max 的差值叠加到式(3-5)的 T1max 上作为实际的 T1去调节负载。如此，当负载变

化时，控制变量 Tu 可实现连续变化，变换器的工作状态也是连续的。 

 

图 3-7 不同工况下控制时间 T1，T2 与统一控制变量 Tu 的关系 

基于以上简化变频控制策略，图 3-8 给出了输出电压调节的闭环系统框图。为了消除
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生与定频最小电感电流有效值控制类似，这里不再赘述。 
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图 3-8 基于简化变频控制策略的输出电压闭环系统 

图 3-9 给出了 PWM 产生的关键逻辑波形。如图所示，计数器在每个开关周期的开始

从零向上计数。T1和 T2之和赋值给比较寄存器 CMP1A，而 T2赋值给比较寄存器 CMP2A。

当计数值为零时，EPWM1A 置高，计数器数到 CMP1A 时，EPWM1A 清零。而计数器计

数到 CMP2A 时，EPWM2A 置高，当负流检测信号 T3end 上升沿来临时，EPWM2A 清零。

计数值和 Tm比较产生一个最小开关周期信号 PRD。EPWM1A，EPWM2A 和 PRD 信号的

组合产生一个计数器的清零信号 CLR。当三者同时为低时，计数器被清零，进入下一个开

关周期。将 EPWM1A 和 EPWM2A 以及它们各自反相信号的上升沿做个死区时间的延时，

便产生 VgsQ1, VgsQ2, VgsQ3 和 VgsQ4 四路驱动信号。以上这种 PWM 产生逻辑对 DCM 和 CCM

均成立，因而四开关 Buck-Boost 变换器可在 DCM 和 CCM 之间无缝切换。 

图 3-10 给出了数字控制器具体的程序算法流程。如图所示，当输入输出电压采样结

束，PI 算法根据参考电压和采样电压得到的误差信号计算出统一控制时间 Tu。由经数字

滤波后的 Vin，Vout计算出临界 T2 时间 T2max。先比较 Vin，Vout大小判断当前变换器是升压

还是降压，再比较 Tu 和 T2max 判断是 CCM 还是 DCM。分情况计算出 T1 和 T2。最后将 T1，

T2 赋值给 PWM 寄存器，程序等待 ADC 结果，进入下一个计算周期。从程序流程图可看

出，数字控制器实时计算过程中无需查表操作，只需基本的加减乘除运算，计算简单，所

需 CPU 资源少。 

C1

Q1

Vin

Vout

Q2

L
CO

Q3

Q4

C4

RL

C2

C3

Tu
PWM

VgsQ1
T1

T2

T3end
Izvs

简化变频

控制算法

Rs

VgsQ2

VgsQ3

VgsQ4

PI

Vref

Vout Vin

DLPF

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文  3 简化变频控制策略 

40 

 

图 3-9 PWM 产生逻辑波形 

 

图 3-10 数字控制器软件算法流程 
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3.5 实验验证 

为了验证本章所提出的简化变频控制策略，搭建了一个 300W 48V 额定电压输出的样

机，建立了本章所提出控制策略的硬件控制电路和程序算法，测试了样机在各个输入输出

电压以及不同负载下的工作情况。 

样机照片如图 3-11 所示，（a）为主功率板，（b）为控制板。与上一章样机相比，主

功率 PCB 板采用了更加紧凑的布局。控制板中 MCU 依然采用的是 Ti Piloco 系列的 

TMS320F28027。在本章的实验中，主要算法和 PWM 的产生均由 MCU 完成。变频 PWM

的产生需要一个三输出或非门的辅助逻辑。该逻辑功能可由低成本逻辑门芯片

SN74LVC1G27 实现。样机电路参数如表 3-3 所示。 

 
 

(a) 主功率板 (b) 控制板 

图 3-11 简化变频控制样机照片 

表 3-3 简化变频控制策略样机电路参数 

开关器件 CSD19532Q5B 

电感量 L 860nH 

输入电压 36-60V 

输出电压 36-60V 

功率 300W 

频率 600-800kHz 

主控制器 TMS320F28027 

图 3-12 给出了样机工作区域的定义。样机输入电压范围 36-60V，输出电压范围

36-60V，最大功率 300W，最大电流 6.25A。额定输入电压 48V，额定输出电压 48V。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文  3 简化变频控制策略 

42 

 

图 3-12 样机工作区域定义 

 

 

图 3-13 不同控制算法下占用存储器资源情况 

为了对比不同控制算法下所占存储资源的情况，在保证使用同一款数字控制器情况下，

本文将定频最小电感电流有效值控制策略控制器程序（固定电压输出）和简化变频控制策

略程序利用 Ti 官方提供的集成开发环境 CCS 分别编译完成后，所占用存储器资源结果如

图 3-13 所示。其中 RAM 表示随机存储器（Random Access Memory），用来存放程序变量

和一些实时性要求高的代码。ROM 表示只读存储器（Read Only Memory），用来存放常数

（包括查找表）和所有代码。从程序编译结果来看，两种控制策略 RAM 的占用情况基本

相当，而简化变频控制所占用的 ROM 只有定频最小电感有效值控制的十分之一。而且简

化变频控制不受输出电压变化的影响，由于采用的是二维查找表，最小电感电流有效值控

制只能定电压输出。如果要求输出电压也变化，最小电感电流有效值控制所需的存储器资

源将是当前的两到三个数量级倍。从而说明了变频简化控制可以大幅度减小数字控制器实
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时数学运算量，同时也减小了对数字控制器存储器的需求量。 

在 DCM 工作区域，本章提出的变频简化控制和上章定频最小电感电流有效值控制控

制除了控制器实时求解控制时间 T1 和 T2 过程有差别之外，外其他地方基本一致。因此，

以下实验主要考察在简化变频控制策略下样机运行在 CCM 的工作情况，以下测试了满载

点的工作情况的稳态波形和 ZVS 波形。 

图 3-14 给出了不同输入输出电压满载下的稳态波形。其中蓝色波形 VB表示输出侧桥

臂中点电压，青色波形 VA表示输入侧桥臂中点电压，绿色波形 iL表示电感电流。可以看

出四开变换器开关器件电压应力等于输入电压或输出电压。从电感电流波形 T2 阶段可以

看出四开关 Buck-Boost 变换器的升降压工作模式。输入输出电压接近时，T2 阶段电感电

流近乎不变，电感电流峰值较小。另外，对比图 3-14 (a), (e)和(i)可以看出电压越低输出

频率越低。输入电压越低电感电流变化越缓慢，T1 和 T3 时间也就越长。 

  
(a) 36Vin, 36Vout满载 (b) 48Vin, 36Vout满载 

  
(c) 60Vin, 36Vout满载 (d) 36Vin, 48Vout满载 

  
(e) 48Vin, 48Vout满载 (f) 60Vin, 48Vout满载 
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(g) 36Vin, 60Vout满载 (h) 48Vin, 60Vout满载 

 
(i) 60Vin, 60Vout满载 

图 3-14 不同输入输出电压满载下稳态波形 

图 3-15 给出了不同输入输出电压下 Q2 管实现 ZVS 过程的波形。其中蓝色为 Q2 管的

Vds 波形，青色为 Q2 管的门极电压波形，绿色 iL 为电感电流波形。从图中可以看出在 Q1

管关断后，Q2 管漏源电压 Vds下降到零，电感电流反向流过 Q2 的体二极管。门极电压 VgsQ2

从零变高，Q2 管沟道开通，实现零电压开通。另外，工作在升压模式时 Q1 管关断电流比

工作在降压模式小，因而对 Q2 管来说后者更容易实现零电压开通。 

  
(a) 36Vin, 36Vout满载 (b) 48Vin, 36Vout满载 
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(c) 60Vin, 36Vout满载 (d) 36Vin, 48Vout满载 

  
(e) 48Vin, 48Vout满载 (f) 60Vin, 48Vout满载 

  
(g) 36Vin, 60Vout满载 (h) 48Vin, 60Vout满载 

 
(i) 60Vin, 60Vout满载 

图 3-15 不同输入输出电压下 Q2 管实现 ZVS 波形 

图 3-16 给出了不同输入输出电压下 Q4 管实现 ZVS 过程的波形。其中蓝色为 Q4 管的

Vds 波形，青色为 Q4 管的门极电压波形，绿色 iL 为电感电流波形。从图中可以看出在 Q3

管关断后，Q4 管漏源电压 Vds下降到零，电感电流反向流过 Q4 的体二极管。门极电压 VgsQ4  

  
(a) 36Vin, 36Vout满载 (b) 48Vin, 36Vout满载 
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(c) 60Vin, 36Vout满载 (d) 36Vin, 48Vout满载 

  
(e) 48Vin, 48Vout满载 (f) 60Vin, 48Vout满载 

  
(g) 36Vin, 60Vout满载 (h) 48Vin, 60Vout满载 

 
(i) 60Vin, 60Vout满载 

图 3-16 不同输入输出电压下 Q4 管实现 ZVS 波形 

从零变高，Q4 管沟道开通，实现零电压开通。另外，工作在升压模式时 Q3 管关断电流比

工作在降压模式小，因而对 Q4 管来说后者更容易实现零电压开通。 

图 3-17 是在不同输入输出电压下测得的效率转换曲线。从图中可以看出输入输出电

压相等或接近时转换效果较高，而当输入电压偏离输出电压较大时转换效率变低。这是因
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为输入输出电压相等或者接近时，电感电流有效值小，同时峰值电流也小，关断损耗也小。

而当输入电压偏离输出电压时，电感电流有效值变大，导通损耗增大；同时峰值电流变大，

增加了关断损耗。此外，样机输入输出电压等级只有 48V，死区期间二极管的导通损耗对 

 
(a)不同输入电压下 36V 输出效率转换曲线 

 
(b)不同输入电压下 48V 输出效率转换曲线 

 
(c)不同输入电压下 60V 输出效率转换曲线 

图 3-17 不同输入输出电压下效率转换曲线 
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效率影响也不可不忽略，尤其在峰值关断对应的死区阶段。在简化变频控制策略下，在较

宽输入输出电压范围内，四开关 Buck-Boost 获得了较高的效率。 

3.6 本章小结 

针对第二章最小电感电流均方根值控制算法占用存储器资源大的问题，本章在进一步

分析最小电感电流均方根值算法的基础上提出了一种简化变频控制策略。负载较轻时工作

在断续导通模式，选择 T2 作为控制变量，T1 根据最小电感均方根值条件确定；随着负载

增加进入连续导通模式后采取变频控制，为了避免输出功率被限制，选择 T1 作为控制变

量，T2 则选取恰好进入连续模式时的临界值。在整个控制过程中，始终只有一个控制变量，

而另一个变量的确定也较为简单。分析和实验结果显示，所提出控制策略有效减小了数字

控制器 CPU 实时运算量，省去了查找表的操作。同时在实现 ZVS 情况下，也获得了准最

小电感电流有效值，降低了导通损耗。 
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 总结与展望 4

随着电力电子技术的发展，非隔离升降压 DC-DC 变换器已经广泛应用于新能源汽车、

通信设备供电系统以及光伏发电等领域。同时对效率和功率密度提出了越来越高的需求。

四开关 Buck-Boost 变换器以其器件电压电流应力小的优点成为了最具前景的升降压拓扑

之一。然而多控制自由维度给该拓扑的控制带来了挑战。随着频率的推高，传统硬开关控

制策略带来的开关损耗已经无法接受。本文对四开关 Buck-boost 变换器 ZVS 控制策略作

了分析和研究。 

为了进一步降低四开关 Buck-Boost 变换器 ZVS 控制的导通损耗，本文提出了定频最

小电感电流有效值控制策略。理论分析和实验验证结果表明在该控制策略下： 

 能在全输入电压和负载范围实现 ZVS； 

 在宽输入区间范围内具有更低的电感电流有效值； 

 闭环控制系统无需电感电流采样，简化了控制电路。 

以上最小电感电流均方根值控制策略有效降低了四开关 Buck-Boost 变换器的导通损

耗，提高了转换效率，然而其控制算法的实现依赖于多维查找表。当输入输出电压同时变

化时，由于存储器资源的限制，该算法难以在目前通用数字控制器中实现。为此，本文又

提出了一种简化变频 ZVS 控制策略。理论分析和实验验证结果表明在该控制策略下： 

 能在全输入电压和负载范围实现 ZVS； 

 DCM 工作时，可以获得和定频最小电感电流有效值控制一样的效果； 

 CCM 工作时，频率变化范围窄，电感电流有效值略低于定频最小电感电流有效值

控制； 

 无需查找表操作，大大减小了对存储器的要求，CPU 计算量也较小。 

本文仅对四开关 Buck-Boost 变换器的控制做了分析和研究。今后还要对以下几个方面

做进一步的研究： 

 在本文提出的简化变频控制策略下，电感量的选择以及电感的设计； 

 宽禁带新器件如GaN、SiC结合四开关Buck-Boost变换器控制策略提高功率密度； 

 将本文所提出的两电平控制策略推广到多电平升降压拓扑。 
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