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摘要 

车载、数据中心、航天等空间有限的应用场合，对变换器提出了高功率密度高效率的

应用需求。近年来，采用氮化镓器件的多电平 PFC 在功率密度与效率方面都展现出了较大

的优势。在传统的多电平 PFC 变换器设计过程中，因为 GaN 器件的损耗模型与其电压应

力有关，为了实现效率优化与拓扑电平数量的优选，不得不用穷举法对不同电平下不同电

压等级的 GaN 器件分别计算损耗。因此，可选的电平数越多，损耗的计算量越大。为了构

建能够将多电平变换器的电平数作为一个自变量的损耗模型，从而形成一个统一的多电平

损耗模型，简化设计方法，本文根据 NFoM（NFoM =Cosser*Rdson）推导出多电平变换器中

GaN 器件的最小损耗模型。通过这个统一的器件损耗模型，避免了将不同耐压的器件参数

反复代入，并比较计算结果的繁琐过程，可以直接得出将电平数作为自变量的最佳效率。

根据此模型，本文给出了在给定效率指标下，电平数以及开关频率的设计方法。根据优选

出的电平数，构建了 2kW 级联 H 桥（CHB）PFC 样机，实现了高于 99％的预期效率与超

过 1000 W/in3 的功率密度。 

在基于高效率优选出的电平数的基础上，本文对中间直流母线电解电容的体积进行了

优化，给出了母线电容体积的理论最小值。并且分析与比较了 CHB 与其它两电平方案，

在母线电解电容体积上的差别。 

一般的 AC/DC 应用场合常用的方案由前级 PFC 与后级隔离型 DC/DC 两级构成，因

此 CHB 多电平 PFC 造成的多个不同电势的低压直流母线问题，可以通过后级的隔离型

DC/DC 来解决。针对两级的应用情况，本文分析了输入串联输出并联(ISOP)与输入串联输

出串联(ISOS)两种系统级联方式下系统的稳定性。对于不稳定的情况，本文给出了控制上

相应的改进方法并通过仿真进行了验证。 

 

关键词：高效率高功率密度，NFoM，统一损耗模型，级联 H 桥 PFC，氮化镓 
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Abstract 

For space-constrained applications such as electric vehicles, data centers, and aerospace, 

high-power density and high-efficiency are required for converters. In recent years, multilevel 

PFC with gallium nitride devices has shown great advantages in terms of power density and 

efficiency. In the design process of the traditional multilevel PFC converter, since the loss model 

of the GaN device is related to its voltage stress, efficiency optimization requires calculation of 

losses for GaN devices for different voltage levels. Therefore, as the number of levels increases, 

calculations of switching losses become more and more complicated. In order to derive the unified 

loss model of the multilevel converter and simplify the design method, this paper proposes the 

minimum loss model of the GaN device in the multilevel converter based on NFoM (NFoM = 

Cosser * Rdson). With this unified device loss model, the tedious process, which requires repeatedly 

replacing device parameters with different breakdown voltages into the loss model and comparing 

the calculation results, can be avoided. The best efficiency with the level number as the 

independent variable can be directly obtained. According to this model, this paper provides the 

design method of the number of levels and the switching frequency under a certain efficiency. 

According to this method, a 2kW cascaded H-bridge (CHB) PFC prototype was constructed, 

achieving over 99% efficiency and more than 1000 W/in3 power density.  

The volume of the electrolytic capacitor of the intermediate DC bus is optimized, on the basis 

of the number of levels selected according to high efficiency. The theoretical minimum value of 

the bus capacitor volume is given as well. The comparison between CHB and two-level scheme 

in the volume of the bus electrolytic capacitor is analyzed. 

Since the common schemes for general AC/DC applications are composed of two stages: the 

front-stage PFC and the second-stage isolated DC/DC, the multiple low-voltage DC bus problems 

caused by CHB multilevel PFC can be solved by using isolated DC/DC. In view of the two-stage 

application situation, this paper analyzes the stability of commonly used control scheme under the 

two connection modes of input series output parallel (ISOP) and input series output serial (ISOS). 

This paper gives the modification control method in terms of unstable conditions. Simulation is 

conducted to verify the analysis. 
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Key words:  High efficiency high density, NFoM, Unified loss model, Cascaded H bridge 

PFC, Gallium Nitride 
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1  绪论 

1.1  背景概述 

随着全球金融危机、生态环境恶化与能源、资源枯竭等问题的加剧，研究与利用电动

汽车相关技术及促进电动汽车产业发展已成为世界汽车工业竞争的一个新焦点。当前，美

国、日本、德国等世界主要汽车制造强国纷纷加入抢占电动汽车技术与市场制高点的行列，

陆续出台了一系列全面促进电动汽车产业发展的政策措施[1]。 

我国有关部门及各地政府也积极响应行业趋势，将电动汽车确定为国家 7 大战略性新

兴产业之一， 并先后推出了《节能与电动汽车产业发展规划》、《电动汽车“十二五”专项规

划》等规划措施以及双积分等政策，积极引导与鼓励国内电动汽车产业的发展[2]。 

 

图 1-1 2017-2030 新政策情景与 EV30@30 情景下的全球电动汽车保有量 

 

在 2030 年的展望中，政策支持与成本降低将带来电动汽车市场占有率的大幅增长。

在新政策情景下，上路的轻型电动车数量将在 2030 年达到 1.25 亿（如图 1-1 左侧所示）。

在全球范围内运输占全球温室气体（GHG）排放量的 25％，使人们抛弃汽油与柴油驱动

的车辆，转而使用电动汽车是至关重要的任务。因此，国际能源署各成员国共同发起了

EV30@30 的活动，提出了在 2030 年电动汽车市场占有率 30%的目标。在 EV30@30 情景

中，为实现气候与其它可持续发展目标的政策支持持续加强，2030 年的预期数量高达 2.2

亿辆（如图 1-1 右侧所示），其中纯电动汽车与插电式混合动力汽车分别为 1.3 亿与 0.9 亿

[3]。上述国家政策的支持以及市场的反响表明，电动汽车发展态势逐年向好，发展前景巨

大。 
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电池
及其
管理

系统

DC-DC 低压电池

车载充

电机

逆变器 动力电机

直流快充桩 交流慢充口

  
图 1-2 电动汽车充电的系统架构 

 

对电动汽车而言，目前普遍采用的充电架构如图 1-2 所示。此图表明电动汽车充电可

以分为直流充电与交流充电。直流充电是直接对电池进行直流充电，通常由公共快充桩完

成。因其充电速度快，通常称为直流快充。交流充电是交流电经由车载充电机转换后，间

接对车载动力电池进行充电[4 ]。交流充电功率较小，速度相对较慢，因此称为交流慢充。

交流慢充相较于直流快充而言更为便捷，可以在私人场所充电，因此更受普通消费者欢迎。

图 1-3 展示了全球充电桩数量的增长情况，可见私人慢充桩的数量增长迅速，截至 2017

年全球已有大约 300 万个私人慢充桩。 

 
图 1-3 2010-2017 年全球充电桩数量的增长情况 

 

电动汽车从面世之初，就受到续航里程方面的担忧，这种现象被称为电动汽车的“里

程焦虑”[5]。为了提高续航里程，电池容量近年来不断提高。为了避免交流慢充的充电时
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间过长，要求车载充电机的充电功率不断增加。而电动汽车本身空间有限，所以研发紧凑、

高效、轻量的车载充电机成为一项挑战[6][7]。 

功率密度

效
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1.4kW/L

95%
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96%

98%

1 2 3 (kW/L)

>96%

~10kW/L
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SiC MOSFET

100~200kHz

Si MOSFET

10

 
图 1-4 车载充电机技术发展趋势 

 

如图 1-4 所示，目前主流的车载充电机产品通常采用硅器件，开关频率约为 100kHz。

功率密度在 1.5kW/L 左右，同时峰值效率约为 95%。美国电力电子研究中心(Center for 

Power Electronics Systems, CPES)采用 SiC 等新器件，并结合软开关的相关技术，将开关频

率提升至 500kHz。系统功率密度达到 2.6kW/L，同时峰值效率提升至 96%[8]。在美国能源

高级研究计划署(Advanced Research Projects Agency for Energy, ARPA-E)的车载充电机项目

中，充电机需要同时满足峰值效率大于 96%且功率密度超过 10kW/L 的技术指标[9]。由此

可知，车载充电机目前的技术发展趋势为高效率与高功率密度兼备。 

EMI 

滤波器
PFC

DC

母线
隔离 

DC/DC

交流输入

85V~265V

动力电池

240V~430V

 

图 1-5 车载充电机常用的两级架构 

 

现有车载充电机的电路拓扑从大类而言，可以分为单级架构与两级架构。单级架构是

直接将输入的交流电经过高频隔离，变换成高压直流电。而两级架构则是将输入的交流电

通过功率因数校正(Power Factor Correction, PFC)电路，转换成不隔离的高压直流电，再用

第二级隔离 DC/DC 转换成动力电池侧的直流电。单级架构取消了中间的直流母线，减小
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了电容体积。但是单级架构的控制复杂，而且器件数量与效率并不占优势，所以目前成熟

的充电机产品，大多采用两级电路架构，如图 1-5 所示[5]。为了提高两级结构车载充电机

的效率与功率密度，需要先研究高效高密度的 PFC 拓扑及其控制方法。 

1.2  高效高密度 PFC 的研究现状分析 

功率因数校正技术根据有无有源器件可以分为无源功率因数校正与有源功率因数校

正。无源功率因数校正由于效果有限，应用较少。随着电力电子技术的发展，有源功率因

数校正已经成为主流。根据电路拓扑，PFC 还可以分为 Boost 型 PFC，Buck 型 PFC 等，

目前比较常用的是 Boost 型。下面将对 Boost 型 PFC 的研究现状做简要分析。 

Ro

Cbus
S

L

vac

D1

D2

D3

D4

D5

vL

 

图 1-6 传统的 Boost 型 PFC 

 

最传统最成熟的 Boost 型 PFC 方案如图 1-6 所示[10]。此方案由整流桥以及 Boost 电

路构成。由于整流桥的存在，当开关管 S 导通时，电感电压一定与参考方向相同。当电感

电流小于预期值时，只需增大开关管 S 的占空比，即可增大电感电流。因此，可以通过控

制开关管 S 的占空比，进而控制电感电流在一个开关周期内的平均值。此方案成熟且可靠

性高，功率因数高，被广泛运用在工业界中。然而，该方案中二极管的导通压降较大，使

得总导通损耗非常大，效率低下。因此系统的散热器体积较大，功率密度很难提高，不适

用于空间有限的应用场合。 

针对此问题，发展出了各式各样的无桥 PFC 拓扑[11][12][13]。其中图腾柱 Boost PFC 以

其拓扑简单、软开关控制方法易实现、效率与功率密度高等优点，逐渐得到业界大范围应

用。 
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S3
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vL

iac

 
图 1-7 图腾柱 PFC 拓扑结构 

 

图腾柱 PFC 拓扑结构如图 1-7 所示，左桥臂为高频开关桥臂，右桥臂为工频开关桥

臂，同一桥臂的两个开关管互补工作。当交流电压处在正半周时，开关管 S4 保持导通，S3

保持关断。当开关管 S2 导通时，AO 两点间为短路，电感电压与参考方向相同，电流正向

增加。当开关管 S2 关断时，AO 两点间电压为母线电压。根据 Boost 电路的特性，母线电

压一定高于输出电压。因此电感电压与参考方向相反，电感电流正向减小。所以正半周可

以通过控制开关管 S2的占空比，进而控制电感电流在一个开关周期内的平均值。负半周同

理可知，只需控制 S1 的占空比即可。相比于有桥 PFC，图腾柱 PFC 没有二极管的导通损

耗，并且拓扑结构简单，在高功率密度的场合应用较广。 

2010 2012 2014 2016

10

100

1000

fs (kHz)

年份2018

98.8% 99%
99%

98.3%

96.6%

 
图 1-8 图腾柱 PFC 的发展 
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对于两电平方案而言，目前主要采用电流临界模式的图腾柱 PFC，图 1-8 给出了其发

展现状[14][15][16][17][18]。两电平结构中器件的特性对 PFC 的指标影响较大。对于硅器件而言，

由于开关速度不够快，高频下关断损耗占比依然较大，采用软开关技术也非常难提高频率。

因此采用硅器件的软开关 PFC，开关频率大约在 100kHz。这在一定程度上制约了磁元件

的体积，使得整体的功率密度受到较大的影响。与硅器件相比，新型的氮化镓器件有着开

关速度快，开关损耗小等优势。为了充分发挥氮化镓器件的性能，美国电力电子研究中心

(CPES)采用两相图腾柱交错并连的结构，并结合软开关的技术，将开关频率推高至兆赫兹

的水平。在保证效率相同的前提条件下，功率密度几乎提升了一个数量级。 

S1a S2a S3a Sn-1a Sna

S1b S2b S3b Sn-1b Snb

nE1E 2E 3E n-2E n-1E
VDC

VSW

Vn-1Vn-2V3V1 V2

vac

L
A

O

 
图 1-9 2n+1 电平飞跨电容拓扑结构 

 

磁性元件是决定变换器整体功率密度的一个重要部分，从其体积分解可见，电感体积

大约占了整个 PFC 体积的 36%[19]。电感体积取决于电感量与峰值电流，而电感量则由其

伏秒决定。除了提高系统的开关频率之外，减小电感两端电压即采用多电平电路也是减小

电感量的可行思路之一。多电平电路最初主要用于解决器件应力的问题，在高压以及中高

压的场合应用较多，而这些场合对体积的要求一般较为宽松[20][21]。近年来，美国伊利诺伊

大学厄巴纳-香槟分校(UIUC)对多电平方案相关研究的开展，表明了多电平在提高变换器

效率与功率密度方面有一定的技术优势[22][23]。 

UIUC 采用的多电平拓扑是飞跨电容多电平，图 1-9 给出了其在 PFC 应用时 2n+1 电

平的拓扑结构。其中电平数的定义为一整个工频周期内，AO 两点间能产生的电平数量。

其中最靠近电感的四个开关元件为工频开关管，作用与前文提到的整流桥类似。当输入为

正半周时，O 点所在桥臂上管关断，下管导通。A 点所在桥臂上管导通，下管关断。因此

AO 之间电压在正半周只能为正或零。Vsw 对地能产生的最小电压变化为一个电平电压。

将一个电平电压定义为 E，即可得到在稳态情况下，每个飞跨电容所对应的电压。越靠近
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电感的飞跨电容电压越低，同时两个相邻的飞跨电容，电压差为 E。为了尽量减小电感的

伏秒，在调制的时候需要保证 AO 两点的电压与输入电压之差不大于一个电平电压。随着

电平数的增加，电感体积逐步减小，从三电平增加至十三电平，电感体积大约可以下降

95%[24]，因此多电平方案在高功率密度上有一定的技术优势。 

效
率

(%
)
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96%

97%
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99%

多电平

<200V GaN
700kHz

100 200 300 400 500

功率密度 (W/in3)

Si

60kHz
650V GaN

1MHz
650V GaN

100kHz

两电平

Si

600

 
图 1-10 PFC 现状及其指标 

 

前文简要分析了目前 PFC 所采用的技术，图 1-10 给出了当前 PFC 在效率与功率密度

方面所达到的指标[25][26][27]。此图表明，对于效率为 99%的两电平氮化镓 PFC，硬开关工

作方式下的开关频率约为 60kHz，功率密度约为 70W/in3，而软开关工作方式下的最低开

关频率约为 1MHz，功率密度可达约 250W/in3(不含母线电容)。 

UIUC 利用低压器件相比高压器件性能更优异的特点，采用了前文所说的多电平方案，

将 PFC 的功率密度继续成倍地推高。采用了载波移相调制的飞跨电容多电平电路，不仅电

感电流的频率大幅上升，电感两端的最大电压也大幅下降。因此相比两电平电路而言，电

感的伏秒更小，能够实现更高功率密度。但是从抽象角度而言，多电平相当于通过增加有

源的器件来替代无源的电感。因此为了减小无源电感的体积，必须增加大量的开关器件。

大量开关器件的加入，对整体效率产生的影响，UIUC 并未做相关说明。本文将在第二章

中对此进行重点研究，此处不再赘述。多电平 PFC 在效率与功率密度上都展现出了非常大

的优势，因此本文将对多电平 PFC 进行深入的研究。 
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1.3 本论文主要研究内容 

本文首先根据车载、数据中心等高效高功率密度的需求，对目前高效率高密度功率因

数校正器拓扑进行了分析，选择了在功率密度与效率方面更有优势的多电平 PFC 作为研

究对象。基于 GaN 器件的损耗模型，本文提出一种统一的损耗简化模型，并且在此基础

上研究基于 GaN 器件多电平拓扑电平数与效率折中的优化设计方法。文中还对于上述多

电平 PFC 方案的稳定性问题进行研究。 

本文主要工作如下： 

第一章回顾了高效率高密度 PFC 的国内外研究现状，明确了多电平 PFC 为本文的研

究对象。 

第二章指出了传统 GaN 器件的损耗模型与其电压应力有关，效率优化在多电平的应

用场合较为复杂。根据 NFoM 推导了多电平变换器中 GaN 器件的统一最小损耗模型。通

过这种统一的器件损耗模型，无需根据独立的器件参数进行单独的损耗计算，即可得出不

同电平数下的最佳效率。根据此模型，给出了选择级联 H 桥（CHB）作为拓扑结构的原

因。并且给出了在给定效率指标下，电平数以及开关频率的设计方法。根据该方法，构建

了 2kW 级联 H 桥 PFC 样机，实现了 99％以上的效率以及超过 1000 W/in3 的功率密度。 

第三章推导了两级架构中，中间直流母线电容所要满足的电压纹波与电流纹波制约条

件。并且根据此制约条件，推导了直流母线电解电容所需要的理论体积。比较了级联 H 桥

电容总体积与两电平电路母线电容的体积。 

第四章推导了两级结构中前级 PFC 采用共同占空比控制，后级 DC/DC 分别采用独立

控制与共同占空比控制时的稳定性。对于不稳定的情况，介绍了加入均压环的控制方法，

并且通过仿真，验证了其稳定性。 

第五章对本论文进行总结，并对后续问题进行展望。 
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2  高效高密度 CHB PFC 的设计方法 

2.1  多电平变换器氮化镓器件损耗分析 

2.1.1  多电平变换器的基本单元 
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(c) (d) 

图 2-1 四种基本的多电平拓扑(5 电平结构) 
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本文在第一章中，指出多电平的基本思想是用有源的开关器件去替代无源的元件。因

此为了降低电感体积，需要大幅增加开关器件的数量。直接分析 N 电平器件的损耗较为复

杂，为了简化分析过程，本文将首先提取出多电平拓扑中的基本单元，针对基本单元进行

分析。 

基本的多电平拓扑结构如图 2-1 所示，出于简单性与统一性考虑，图中所示各拓扑结

构的 AN 间均可产生 5 个电平[28]。其中(a)的拓扑结构为级联 H 桥 (Cascaded H bridges, 

CHB)；(b)为中性点钳位 (Neutral Point Clamping, NPC)；(c)为飞跨电容多电平 (Flying 

Capacitors, FC)；(d)为模块化多电平  (Modular Multilevel Converter, MMC)。其中 SM  

(Submodule)代表子模块，本文仅分析最简单的半桥子模块。 

由于 NPC 相比其它三个拓扑结构，二极管会带来额外的导通损耗，不适用于高效率

高功率密度的应用场合，因此本文暂不考虑此结构。MMC 与 CHB 结构上都具有模块化的

特性，但是 MMC 为了减小环流，要求 PN 之间的电压在工作时保持不变。这说明上桥臂

有一个子模块投入使用时(即 Sa 导通 Sb 关断)，下桥臂要有一个子模块从使用中切除(即 Sa

关断 Sb 导通)，即上桥臂与下桥臂互补工作。因此电平数与子模块总数 N 的关系为:1+N/2=

电平数。当 AN 间电压为 5 个电平时，共需 8 个子模块，即 16 个开关管。而 CHB 在同样

电平数的条件下只需 8 个开关管，为了节约面积，在高效高功率密度的背景下，暂不考虑

MMC。 

iin

Vdc

S1

S2

 

图 2-2 多电平的基本单元 

 

由图 2-1 所示的基本多电平拓扑结构，可抽象出如图 2-2 所示的基本单元，此基本单

元包括一个输入电流源 iin、两个开关器件 S1、S2 构成的一个桥臂与一个直流电压 Vdc。对
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于 CHB 拓扑结构，此电压为各个单元的直流电压；对于 FC 拓扑而言，此电压指相邻两个

飞跨电容电压之差。由于基本单元是一个两电平的桥臂，所以借助两电平的损耗分析方法，

即可得到基本单元的损耗。氮化镓器件由于良好的反向恢复特性，反向恢复损耗可以忽略。

因此在硬开关的情况下，基本单元的损耗主要包括导通损耗、驱动损耗、开关损耗以及容

性损耗，下面将逐一进行分析。 

2.1.2  导通损耗与驱动损耗 

导通损耗是电流流过器件的导通电阻产生的热损，因此主要与电流有效值以及器件的

导通电阻相关。在任意时刻，电流只能流过同一桥臂上的一个开关管。因此对于一个桥臂，

总导通损耗可由式(2-1)给出。 

2
_con temp dyn in ds onP k k I R=                        (2-1) 

其中 Rds_on 表示器件在 25℃时的导通电阻，由数据手册给出。 

氮化镓器件具有正温度特性，温度升高，自身导通电阻增大。由于实际工作时自身温

度会高于常温，因此不同温度下的导通电阻可用常温导通电阻乘以比例系数 ktemp 进行表

示，此系数通常也可从器件的数据手册中获得。 

相较于常导通状态，氮化镓器件在开关工作状态下，等效导通电阻会增大。这被称为

氮化镓器件的动态电阻特性。对于低压氮化镓器件，等效导通电阻等于常导通时的电阻乘

以系数 kdyn，此系数由文献给出[29]。 

在器件开通过程中，门极电压会从零充电到额定驱动电压 Vgs。若用电压源给门极充

电，由于充电电荷保持不变，所以门极吸收的能量为 0.5VgsQg，而电压源释放出的能量为

VgsQg。这表明充电一次，损失 0.5VgsQg 的能量。每个器件开通与关断各损失 0.5VgsQg 的能

量，因此一个桥臂，一次完整的开关周期损失的能量为 2VgsQg。对于一个桥臂，所需驱动

损耗可以用式(2-2)表示。 

2dri gs g sP V Q f=                           (2-2) 
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2.1.3  开关损耗 

Vth

t

Vpl

Vds ID

Vgs

tcr tvf

t0 t1 t2 t3 t4  

Vth

t

Vpl

VdsID

Vgs

tcftvr

t0 t1 t2 t3 t4  

(a) (b) 

图 2-3 分段线性模型(a)开通(b)关断 

 

为了便于计算，开关损耗采用如图 2-3 所示的分段线性模型[30][31]。以开通为例，主要

分为以下四个阶段： 

(t0<t<t1)为第一阶段，是门极电压从零上升到阈值电压 Vth 的过程。在这一阶段中，器

件并未导通，沟道电流为零，因此这一阶段并不产生开关损耗。 

(t1<t<t2)为第二阶段，是门极电压从阈值电压 Vth 上升至米勒平台电压 Vpl 的过程。此

过程中沟道电流上升，开关管两端电压保持直流母线电压不变，因此电压与电流就会产生

交叠，进而产生损耗。在这段交叠时间内，驱动电流主要给 Cgs 充电，充电的电荷量用 Qgs2

进行表示，此电荷量可通过数据手册查到。于是第二阶段的交叠时间 tcr 可通过 Qgs2 除以

充电电流得出。 

(t2<t<t3)为第三阶段，此时沟道电流已经达到负载电流，门极电压处于米勒平台，开关

管漏极(Drain)与源极(Source)两端电压开始下降。此阶段主要是驱动电流对 Cgd 进行充电，

充电的电荷量用 Qgd 进行表示。第三阶段的交叠时间同样可以通过电荷量 Qgd 除以充电电

流得出。 

(t3<t<t4)为第四阶段，门极电压逐渐充电至驱动电压 Vdri，由于开关管两端电压已经降

为零，这一阶段不产生开关损耗。整个开通过程，损耗主要集中在第二与第三阶段。关断

过程基本类似，在此不再赘述。于是开关一次的能量可由式(2-3)表示。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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2

2

( )
2

( )
2

indc
on gs gd

g

indc
gsoff gd

g

V I
E Q Q

I

V I
E Q Q

I









= +

= +

                            (2-3) 

对基本单元而言，若电流方向与图 2-2 所示参考方向一致，则 S1 为续流管，不考虑其

开关损耗。对于一个桥臂，所产生的开关损耗如式(2-4)所示，其中 kg=1/Ig。 

2( )sw g dc in gs gd sP k V I Q Q f= +                         (2-4) 

2.1.4  容性损耗 

S1

S2

Rpara

iin

Vdc

Eoss

Eoss

 
图 2-4 硬开通的容性损耗 

 

在硬开关的情况下，不仅需要考虑分段线性模型得出的开关损耗，同时也需要考虑容

性损耗。图 2-4 给出了下管硬开通时的容性损耗情况。在下管硬开通时，原本储存在下管

结电容上的能量通过沟道损耗殆尽。根据基尔霍夫电压定律，上管的结电容需要从零电压

充电至母线电压。由于硬开关的速度非常快，需要的瞬时充电电流较大，而输入电流相对

较小，因此主要靠母线的大电容对结电容进行充电。此时充电的模式与前文驱动损耗类似，

都等效为电压源对电容充电。母线电容提供的能量为 2Eoss，上管结电容获得了 Eoss 的能

量，剩余 Eoss 的能量则在通过回路寄生电阻时被耗散掉。从以上分析得知，下管硬开通一

次，基本单元损耗的能量为 2Eoss。其中一半损耗于下管的沟道，另一半则损耗于线路的寄

生电阻。 

在下管硬关断的时刻，输入的电流源对两个电容进行充放电。假定两电容的电容值相

同，则给单个电容充电的电流是输入电流的一半。根据电荷关系可知，充电完成后，输入

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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电流源提供了 2Eoss的能量，上管结电容失去的能量为 Eoss，下管结电容获得的能量为 Eoss，

同时母线电容获得了 2Eoss 的能量，系统没有能量损耗。因此下管硬关断的时候，不考虑容

性损耗。 

对基本单元而言，总容性损耗等于下管硬开通时产生的容性损耗，因此可以用式(2-5)

进行表示，其中 Qoss 为输出电荷，由数据手册给出。 

2oss oss s dc oss sP E f V Q f= =                           (2-5) 

2.1.5  基本单元最小损耗 

把前文所述各个损耗相加即可得到基本单元的器件总损耗模型。由于器件数量众多，

且每一个器件都需要将其参数带入此损耗模型才可得到对应的损耗，选择一个合适的器件

所需的计算量较大。 

并联

元胞

封装

芯片 器件

源极 门极 漏极

铝氮化镓势垒层

氮化镓缓冲层

硅衬底

电流主路径

二维电子气通道

 
图 2-5 器件的构成 

 

氮化镓器件通常由芯片经过封装等工艺获得，而芯片则由相应的元胞并联构成，如图 

2-5 所示。采用相同元胞的器件，其特性相同。FoM (Figure of Merit) 作为表征此特性的参

数之一，最早由 Baliga 提出[32]。在相同耐压下，同一个系列的器件通常工艺相同，因此其

FoM 基本相同。将前述损耗通过 FoM 进行表示后，即可大幅减少计算量[33][34]。开关损耗

与容性损耗采用 FoM 后可以表示为式(2-6)所示的形式。 

_

_

/
/

sw g dc in HS s ds on

oss dc s oss ds on

P k V I FoM f R

P V f FoM R

=


=
                     (2-6) 

其中 FoMHS=(Qgs2+Qgd)Rds_on; FoMoss=QossRds_on。 
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损
耗

 (
W

)

导通电阻 (mΩ)

最小损耗点

导通损耗

容性损耗开关损耗

驱动损耗

fs=60kHz 220V 2kW

10 20 30 40

5

10

15

20

0

650V GaN

总损耗

0

 
图 2-6 基本单元的损耗分布情况 

 

根据前文的分析可得基本单元的损耗分布情况，如图 2-6 所示。图中红色实线表示导

通损耗，粉色实线表示容性损耗，绿色实线表示开关损耗，深蓝色为驱动损耗，浅蓝色是

将以上损耗相加所得的总损耗。由此可见，驱动损耗在开关频率不高的情况下，相比其它

损耗，占比非常小，因此后文将忽略驱动损耗进行分析。此图可见基本单元最小损耗在

60kHz 开关频率下达到了 0.5%，在一定程度上佐证了采用氮化镓器件的硬开关两电平 PFC，

为了达到 99%的效率，开关频率通常选择 100kHz 以内。为使系统效率最高，在同一个系

列的器件中，优先选择损耗最小的型号，即图 2-6 中用五角星标出的最小损耗所对应的器

件。此最小值点所对应的导通电阻可以是单个器件的导通电阻，也可以是多个器件并联的

等效导通电阻。 

在忽略了驱动损耗后，把导通损耗、开关损耗以及容性损耗相加，所得总损耗可由式

(2-7)进行表示。 
2

_ _

_ _
2

( ) /
/

( )

GaN temp dyn in ds on dc in g HS oss s ds on

ds on ds on

temp dyn in dc in g HS oss s

P k k I R V I k FoM FoM f R

AR B R

A k k I B V I k FoM FoM f

 = + +


= +


= = +

       (2-7) 

此式表明，总损耗前半部分与导通电阻成正比，后半部分与导通电阻成反比，根据基

本不等式𝐴 + 𝐵 ≥ 2√AB即可得到损耗的最小值。最小值的形式由式(2-8)给出。 

_ 2 ( )GaN min in dc temp dyn g in HS oss sP I V k k k I FoM FoM f= +            (2-8) 
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2.2  基于 NFoM 的统一最小损耗模型 

2.2.1  最小损耗模型的简化 

前文分析了多电平基本单元的损耗，由式(2-8)可见，FoM 越小，最小损耗越小。但是

FoM 越小通常器件耐压越低，低压器件需要串联才能在高压场合使用，因此为了得到所有

器件的总损耗，必须考虑串联器件的数量。为了简化分析，不妨认为 N 颗器件直接串联，

同时开通同时关断。结构可以用图 2-7 进行表示。 

iin

Vdc

S1

S2

S1 Cds

Cgd

Sn Cds

Cgd

 
图 2-7 N 个器件直接串联的结构 

 

对每个单独的器件，都可以采用前文得到的基本单元最小损耗进行分析，其中直流电

压的值取为 Vdc/N 即可。对于器件总损耗，则再乘以串联的器件数量 N 即可得到，表达式

如式(2-9)所示。 

_ 2 ( )

= 2 ( )

dc
GaN min in temp dyn g in HS oss s

in dc temp dyn g in HS oss s

V
P NI k k k I FoM FoM f

N

I NV k k k I FoM FoM f

= +

+

            (2-9) 

由此损耗模型可见，若采用更低 FoM 的低压器件，FoM 虽然变小，但是需要串联的

数量 N 却增大，此模型无法直观地表示器件总损耗的变化趋势。为了实现效率优化与拓扑

电平数量的优选，不得不用穷举法对不同电平下不同电压等级的GaN器件分别计算损耗。

因此，可选的电平数越多，损耗计算量越大。 

仔细思考不难发现，串联的器件数量 N 影响电压应力，电压应力影响 FoM，所以 FoM

与 N 之间是有耦合关系的，如果将电压应力提取出来，即可进一步简化模型，从而得到更

为简单的结论。 
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从 FoM 的定义出发，FoMoss 是 Qoss 与导通电阻的乘积，其中 Qoss 可以表示成 Coss 与

电压应力的乘积。因此 FoMoss 可以直接提取出电压应力。 

FOMHS 包含两个部分，Qgd 与 Qgs2，前者可以表示成 Cgd 与电压应力的乘积，因此可

以直接将电压应力提取出。后者是门极相关参数，与电压应力并无直接关系。但幸运的是，

对氮化镓器件而言，Qgd 与 Qgs2 大致成比例。对于 100V4mΩ 的器件，二者的比值 kg2d 由图 

2-8 (a)给出。将 Qgs2 简化为 kg2d*Qgd，则简化后的开关损耗与普通的分段线性模型相比，误

差由图 2-8 (b)表示。由此可知，对于目前市面上的氮化镓器件，这种简化方法在开关损耗

上的误差不超过 10%，对总损耗的影响则更小。 

k
g
2

d
=

Q
g
s2

/Q
g
d

电压应力
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0.3

0.4
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后
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耗

-20%

-10%
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器件耐压  (V)

 

(a) (b) 

图 2-8 FoMHS 的简化(a) Qgs2 与 Qgd 的比值(b)简化后开关损耗的误差 

 

根据之前的简化步骤，即可将电压应力从 FoMHS 与 FoMoss 中提取出，表达式如(2-10)

所示。出于电容非线性的考虑，表达式中的电容值对应取为电荷等效电容值 Cgd(tr)与能量

等效电容值 Coss(er)。 

2 ( ) _

( ) _

(1 )dc
HS g d gd tr ds on

dc
oss oss er ds on

V
FoM k C R

N

V
FoM C R

N


= +


 =


                 (2-10) 

将式(2-10)代入式(2-9)中，即可得到简化的最小总损耗，结果由式(2-11)给出。 

_ 2 ( ) _ ( ) _

2 ( ) _ ( ) _

2 ( (1 ) )

2 ( (1 ) )

dc dc
GaN min in dc temp dyn g in g d gd tr ds on oss er ds on s

in dc temp dyn g g d in gd tr ds on oss er ds on s

V V
P I NV k k k I k C R C R f

N N

I V k k k k I C R C R f

= + +

= + +

   (2-11) 
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2.2.2  统一的器件损耗模型 

经过化简，最小损耗表达式不再与传统 FoM 所定义的 Q 与 R 的乘积相关，而是与 C

与 R 的乘积相关。为了进一步简化损耗表达式，FoM 需要采用全新的定义，采用 C 乘以

R 的形式，这种形式被称为 NFoM(New Figure of Merit)[35][36]。 

如此便可在式(2-11)的基础上，得到用 NFoM 表示的最小损耗模型，如式(2-12)所示。 

_ 22 ( (1 ) )GaN min dc in temp dyn g g d in sw sP V I k k k k I NFoM NFoM f= + +         (2-12) 

其中 NFoMsw=Cgd(tr)Rds_on; NFoM=Coss(er)Rds_on。 

对于目前市面上的低压氮化镓与硅器件，其单位面积导通电阻与耐压的关系，可由图 

2-9 进行表示。黑色三角表示目前的硅器件，可见硅器件已经基本接近物理极限，单位面

积导通电阻与耐压的 2.5 次方大致成正比。图中对目前市面上三代的氮化镓器件进行了标

注，虽然新一代产品的单位面积导通电阻有所下降，但氮化镓器件离极限仍有非常大的距

离，因此导通电阻与耐压的关系不能通过理论极限得出，需要进行拟合[37][38][39]。 
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图 2-9 不同耐压下氮化镓器件单位面积导通电阻 
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图 2-10 器件品质因数 (a)NFoM (b)NFoMsw 

 

根据曲线拟合，可得氮化镓器件的单位面积导通电阻与耐压的 0.8 次方大致成正比，

而器件门极(Gate)与漏极(Drain)间的单位面积电容又与耐压的 0.8 次方大致成反比[40]。因

此二者乘积随耐压的变化不大，如图 2-10 (b)所示。因此，本文将 NFOMsw 看作常数。简

化后的最小损耗模型，由式(2-13)给出。 

_ 2 ( )GaN min dc in temp dyn in sw sw sP V I k k I k NFoM NFoM f= +           (2-13) 

其中 ksw=kg(1+kg2d)。 

最小损耗对应的导通电阻值可结合式(2-7)与基本不等式𝐴 + 𝐵 ≥ 2√AB中 A=B 的最值

条件推导出，结果如式(2-14)所示。 

_
( )dc in sw sw s

ds on

in temp dyn

V I k NFoM NFoM f
R

I k k

+
=                (2-14) 

2 2
_ _( ) /GaN temp dyn in ds on dc in sw sw s ds onP k k I NR V I k NFoM NFoM f NR= + +      (2-15) 

此导通电阻可为单个器件的导通电阻，也可以是多个器件并联的等效导通电阻。对于

其它阻值对应的损耗情况，则由表达式(2-15)给出。 

由前文的讨论可知，根据式(2-13)表示的简化最小损耗模型，可得如下两个结论： 

1) N 个器件串联的最小总损耗只与单个器件的 NFoM 相关，与器件的串联数量没有

关系。 

2) 此模型适用于单独的基本单元或者 N 颗器件直接串联，且形式完全统一，因此将

其称之为统一的器件最小损耗模型。 
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2.3  CHB 的优化设计方法 

2.3.1  选择 CHB 的原因 
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(a) (b) 

图 2-11 交流输入 CHB 与 FC 五电平拓扑 (a)CHB (b)FC 

 

图 2-1 所示的四种基本拓扑中，NPC 有额外的二极管，损耗更大；MMC 需要的器件

数量是 CHB 的两倍，所以只需考虑在 FC 与 CHB 中进一步选择。图 2-11 给出了交流输

入时 FC 与 CHB 两种拓扑对应的五电平结构。在 FC 拓扑中 vsw 对母线地之间只能产生正

电压，可以通过加入工频桥臂或者将母线中点作为电位零点的方式产生负压。后者需要两

倍的母线电压，因此选择加入工频桥臂的方法。为了公平对比，CHB 右半桥臂工作在工频

状态[41]。 

在母线电压相同的条件下，二者所使用的器件 NFoM 相同，根据前文推导的损耗模

型，二者高频部分损耗相同。工频部分在导通电阻相同的情况下，损耗也基本相同。所以

CHB 与 FC 所能达到的最高效率相同，但是 CHB 还具备额外的模块化的优点，并且可以

通过增加冗余模块来增加系统可靠性。对于 FC 拓扑，假设 S2 损坏短路，当 S3 导通时 C1

的电压就会快速下降至零。同时由于 S1 的电压应力为两电容之差，所以 S1 的电压应力会

变为稳态的两倍，进而过压击穿。对于更多电平的结构同理，只要一个器件损坏，所有器

件都会损坏。而 CHB 在不加入冗余单元的条件下，每个器件的电压应力由各自的母线电

容钳位，不会出现与 FC 一样器件电压应力突变的情况。所以 CHB 的可靠性更高。综合考

虑以上情况，本文将选择 CHB 作为后续的研究对象。 
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2.3.2  工作模态 
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图 2-12 AO 电压为 E 与 2E 时的波形 图 2-13 2E 电平模态 
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图 2-14 E 电平模态 (a)模态 1 (b)模态 2 (c)模态 3 (d)模态 4 
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    为了将前文基于 N 颗器件直接串联的最小损耗模型应用在 CHB 中，需要先分析 CHB

的模态。出于简化分析的考虑，本文主要介绍两个单元 CHB 的模态，n 个单元模态类似，

不再赘述。为了充分降低电感的伏秒，在此拓扑中，所有器件均处在高频工作状态，并且

采用载波移相的调制策略来提高等效开关频率。由于正负半周的对称性，在此只讨论正半

周期的模态，负半周同理，不再赘述。PFC 的输入电压工频变化，在一个开关周期内可近

似看作恒压源。前文提到，为了降低电感的伏秒，电感两端电压在稳态不会超过一个单元

的母线电压 E。所以当输入电压高于 E 时，AO 两点间电压会在 E 与 2E 之间变化，相应

的时序如图 2-12 所示。 

当(t0<t<t1)时：第一个单元中两下管导通，第二个单元中 S21 与 S24 导通，如图 2-14 (a)

所示。此时第一个单元中桥臂中点被短路，电压保持为零，第二个单元中桥臂中点电压为

该单元的母线电压。在母线均压的条件下，AO 之间电压保持为 E 不变，因为输入电压高

于 E，电感电流此时线性增加。此模态与普通的 Boost 第一阶段模态较为相似。 

当(t1<t<t2)时：第一个单元中 S12 关断，S11 导通，右桥臂保持下管导通不变。第二个单

元状态保持不变，此时 AO 之间的电压从第一阶段的 E 上升至 2E，如图 2-13 所示。此模

态与普通的 Boost 第二阶段较为相似，输入电压小于 AO 之间的电压，电感电流线性下降。 

当(t2<t<t3)时：第二个单元中 S21 关断，S22 导通，其它桥臂状态保持不变，如图 2-14 

(b)所示。第一个单元中桥臂中点电压为 E，第二个单元中桥臂中点被短路，电压为零。因

此 AO 间电压从 2E 下降至 E，电感电流线性上升。 

当(t3<t<t4)时：第二个单元中 S22 关断，S21 导通，其它桥臂状态保持不变，AO 间电压

上升至 2E，如图 2-13 所示。 

当(t4<t<t5)时：第一个单元中 S13 导通，S14 关断，AO 间电压从 2E 下降至 E，如图 2-14 

(c)所示。 

当(t5<t<t6)时：第一个单元中 S13 关断，S14 导通，其它桥臂状态保持不变，AO 间电压

上升至 2E，如图 2-13 所示。 

当(t6<t<t7)时：第二个单元中 S24 关断，S23 导通，AO 间电压从 2E 下降为 E，如图 2-14 

(d)所示。 

当(t7<t<t8)时：第二个单元中 S24 导通，AO 间电压上升至 2E，电感电流线性下降，如

图 2-13 所示。 
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图 2-15 占空比与 AO 电压之间的关系 图 2-16 AO 电压为 0 与 E 时的波形 
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图 2-17 零电平模态 (a)模态 1 (b)模态 2 (c)模态 3 (d)模态 4 
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在载波移相的控制下，占空比决定 AO 之间的电压。当占空比小于 1/4 时，开关管 S12

的导通时间小于一个区间长度，处在如图 2-15 的第一个区间，此时 AO 间电压在 E 与 2E

两个电平之间变化。当占空比在 1/4 与 1/2 之间时，AO 间电压会在 0 与 E 两个电平之间

变化。对正半周而言，占空比不会超过 1/2。 

前文分析了占空比小于 1/4 时对应的模态。下面将对占空比在 1/4 与 1/2 之间时的模

态进一步分析，其时序如图 2-16 所示： 

当(t0<t<t1)时：两个单元都是两下管导通，如图 2-17(a)所示。AO 被短路，电压保持为

零，因为输入电压高于零，所以电感电流线性上升。此模态与普通的 Boost 第一阶段模态

较为相似。 

当(t1<t<t2)时：第一个单元中 S12 关断，S11 导通，右桥臂保持下管导通不变。第二个单

元状态保持不变，此时 AO 之间的电压上升至 E，如图 2-14(b)所示。此模态与普通的 Boost

第二阶段较为相似，输入电压小于 AO 之间的电压，电感电流线性下降。 

当(t2<t<t3)时：第一个单元中 S14 关断，S13 导通，其它桥臂状态保持不变，如图 2-17 

(b)所示。此时 AO 被短路，电压下降为零，由于正半周输入电压为正，电感电流线性上升。 

当(t3<t<t4)时：第二个单元中 S22 关断，S21 导通，其它桥臂状态保持不变，AO 间电压

上升至 E，如图 2-14(c)所示。 

当(t4<t<t5)时：第二个单元中 S23 导通，AO 间电压下降为零，如图 2-17 (c)所示。 

当(t5<t<t6)时：第一个单元中 S13 关断，S14 导通，其它桥臂状态保持不变，AO 间电压

上升至 E，电感电流线性下降，如图 2-14(d)所示。 

当(t6<t<t7)时：第一个单元中 S11 关断，S12 导通，AO 间电压从 E 下降至零，如图 2-17 

(d)所示。 

当(t7<t<t8)时：第二个单元中 S24 导通，AO 间电压上升至 E，如图 2-14(a)所示。 

根据两种情况的模态分析，不难发现：对于任何一个开关管，在一个开关周期内都开

通关断一次。由于硬开关速度非常快，死区时间可取很短，在此忽略死区时间内电流流过

体二极管产生的导通损耗，因此对于载波移相调制的 CHB 拓扑，可使用前文推得的统一

最小损耗模型分析器件损耗。此外，由于一个单元包含两个桥臂，所以在数值上，需要在

前文的统一损耗模型上乘以系数 2。 
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2.3.3  不同单元数对应的最高开关频率 
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(a)       (b) 

图 2-18  n 个单元的 CHB (a)拓扑结构 (b)第 i 单元与 i+1 单元的调制波形 

    

对于 n 个单元的 CHB，每个单元左右两桥臂的载波相位差为 180°，相邻单元桥臂的

载波相位差为 180°/n，如图 2-18 所示。由前文模态分析可知，在前文推导的统一最小损

耗模型上乘以系数 2 即可得到 n 个单元 CHB 的最小损耗，如式(2-16)所示。 

 

_ _

_
_

2 2
_ _

4 ( )

( )

2 2 ( ) /

CHB min bus total in temp dyn sw in sw s

bus total in sw sw s
ds on

in temp dyn

CHB temp dyn in ds on dc in sw sw s ds on

P V I k k k I NFoM NFoM f

V I k NFoM NFoM f
R

I k k

P k k I nR V I k NFoM NFoM f nR

 = +

 +

=

 = + +

        (2-16) 
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图 2-19 不同耐压器件对应的最小损耗 
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根据式(2-16)并结合图 2-10，即可得到不同耐压器件所对应的最小损耗，如图 2-19 所

示。在开关频率相同的前提下，所用器件的耐压越低，最小总损耗越小。说明在不考虑冗

余的条件下，对于 CHB 拓扑结构，单元数越多，最小总损耗越小。 

在电路设计时，通常会确定器件的期望损耗限制以满足效率指标要求。以 3/4 载为例，

为达 99%以上的转换效率，通常将器件损耗限制在 0.5%以下，如图 2-19中红色虚线所示。

则在 60kHz 的开关频率下，可以选择 6 个单元以上的拓扑结构。除了效率之外，高密度也

是重要设计目标之一。对 PFC 主电路而言，功率密度主要取决于电感体积与单元数。电感

的体积主要与开关频率以及单元数相关，因此为了获得不同单元数对应的功率密度，需要

进一步探究开关频率与单元数之间的对应关系。 
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图 2-20 不同单元数对应的最高开关频率 

 

在相同期望损耗限制下，每个单元数对应的开关频率与 NFoM 的关系可由式(2-16)推

得，结果如式(2-17)所示，其中 λ 为期望损耗限制百分比。 

2

_

1( )
4 ( )

in
s

bus total in temp dyn sw in sw

P
f

V I k k k I NFoM NFoM




+
           (2-17) 

根据市面上的第四代器件特性，可以拟合出 NFoM 与单元数的变化关系，进而得出不

同单元数对应的最高开关频率，结果如图 2-20 所示。图中给出了期望器件损耗限制分别

为 0.3%、0.5%以及 0.7%时对应的最高开关频率。 
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2.3.4  不同单元数对应的电感量 

从简单的角度而言，在满足效率指标的前提下，通常希望单元数尽可能少。由图 2-20 

可知，单元数越少，在同一期望损耗限制下，开关频率越低。因此，单元数过少就会使电

感体积过大，不利于提升功率密度。为了优选单元数，必须考虑电感的体积。电感体积取

决于电感量与峰值电流，而电感量则由其伏秒决定，所以首先考虑电感的伏秒。 

当单元数为 Ncells 时，可由式(2-18)表示电感的伏秒。 

_ (1 ) 1sec
2

bus total eq eq

cells cells s

V D D
Volt

N N f

−
− =                    (2-18) 

其中 Deq 为等效占空比，与图 2-18(b)中所定义的占空比 D 的关系由式(2-19)给出。此

式是一个分段函数， Ncells 个单元，需要分 Ncells+1 段讨论，式中用不同的自然数 k 表示不

同段。 

0.5( 1)

0.5( 1) 0.5 1,2...2
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k k
D k N

N N

−
= −

−
  =其中

             (2-19) 
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图 2-21 工频周期内电感的伏秒 

 

在一个工频周期内，占空比 D 的最大变化范围为 0~1，大于 0.5 表示工作状态为负半

周期，小于 0.5 则表示正半周期。由式(2-18)可知，等效占空比 Deq等于 0.5 时，电感伏秒
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最大。因此对一个单元而言，电感伏秒在占空比 D 等于 0.25 与 0.75 时取得最大值；对两

个单元而言，电感伏秒则在占空比 D 等于 0.125、0.375、0.625、0.875 时取得最大值。 

结合式(2-18)与式(2-19)，可得整个工频周期内电感的伏秒，如图 2-21 所示。由此可

知，最大伏秒与单元数相关。从简单角度考虑，不妨选择一个工频周期内伏秒的最大值进

行电感量的设计。因此当单元数为 Ncells 时，可得电感量的表达式如式(2-20)所示。由该式

可得电感量与单元数的平方成反比。 

_max
2

sec
8

bus total

pk pk cells s pk pk

VVolt
L

i N f i− −

−
= =

 
                    (2-20) 

    对于任意一个单元数，在满足效率指标的条件下，为使电感体积尽可能小，式(2-20)

中的频率 fs 取为图 2-20 中的最高开关频率。本文所讨论的 CHB 工作在电流连续模式，最

大电流纹波 Δipk-pk 主要影响电感磁损，可以根据实际所使用的电感确定，本文将其幅值取

为满载交流电流峰峰值的 20%。 
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图 2-22 不同单元数对应的电感量 

 

根据前文的分析，图 2-22 给出了不同单元数所对应的电感量。以 6 个单元为例，0.5%

器件期望损耗限制下，对应的电感量约为 4.5μH。如果器件期望损耗限制取其他值，例如

0.3%或 0.7%，则对应的电感量分别由绿色线与蓝色线给出。由图可知，器件的期望损耗限

制越大电感量越小。在相同器件期望损耗限制下，单元数越多，电感量越小。 
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2.3.5  最佳单元数的选择 

 

图 2-23 电感与单元元件的总体积 

 

为了优选单元数，需要权衡多电平变换器中电感与所有单元元件的总体积。前文得到

了在相同期望损耗下，不同单元数对应的电感量，进而对于线艺 XAL 系列的电感，可得

到对应的体积[42]。对于每个单元，考虑其隔离供电、氮化镓器件以及驱动的体积。图 2-23 

给出了 0.5%器件期望损耗限制下的体积情况，蓝色为电感体积，绿色为每个单元体积，红

色为二者总体积。由红色曲线可见，4 到 6 个单元总体积相差不大，推荐在三者中进一步

选择。五角星表示本文最终采取了 6 个单元的结构。 
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图 2-24 具体器件的选择 
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4 到 6 个单元都在考虑范围内，在最终选择单元数的时候，将参考这三个单元数所对

应的器件在市面上的供应情况。图 2-24 给出了 4、5、6 个单元所对应器件的情况，红色

代表 6 个单元，对应 100V 器件；绿色代表 5 个单元，对应 120V 器件；蓝色代表 4 个单

元，对应 150V 器件。可见市面上的 120V 器件导通电阻值都过大，不适用于此工况，因

此 5 个单元不做考虑。4 个单元与 6 个单元都有对应的器件，4 个单元可以选择 150V 7mΩ

的器件，6 个单元则可以选择 100V 4mΩ 的器件。 

氮化镓器件门极的阈值电压很低，为了安全可靠，通常采用市面上专用的驱动器。隔

离型的驱动器体积较大，对于非隔离的驱动器，市面上最高耐压只有 100V，如表 2-1 所

示。综上所述，本文最终选择 6 个单元的拓扑结构。 

表 2-1 氮化镓器件专用半桥驱动器的耐压 

元器件型号 耐压 备注 

LM5113-Q1 90V 氮化镓器件专用半桥自举驱动器 

LMG1205 100V 氮化镓器件专用半桥自举驱动器 

2.4  实验结果 
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图 2-25 样机照片 
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表 2-2 样机所用重要元件 

开关管 24*EPC2032 

电感 3*XAL7030-1.5μH 

带供电的隔离器 6*ISOW7840 

驱动器 12*LMG1205 

电流采样芯片 ACS723 

DSP TMS320F28069 

FPGA AL3S10NG88 

 

表 2-3 实验参数 

开关频率 60kHz 

直流电压 60V*6 

主电感 L 4.5μH 

差模滤波电感 Ldm 8μH 

滤波电容 C1 620nF 

每个单元母线电容 Cbus 2.5mF 

额定功率 2kW 

功率密度（仅主电路） 1500W/in3 

功率密度（含控制） 1050W/in3 
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图 2-26 实验所用结构 
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根据前文的设计方法，样机采用 100V 4mΩ 的氮化镓器件与 6 个单元的 CHB 拓扑结

构。为了充分利用高度，采用三个 1.5μH 的电感串联。样机照片如图 2-25 所示，所用元

件如表 2-2 所示。 

实验所用结构如图 2-26 所示，每个器件的开关频率为 60kHz，等效频率为 720kHz。

相关实验参数如表 2-3 所示。另外，每个直流母线输出都接负载电阻，并且 6 个负载电阻

阻值的最大误差在 5%以内。 
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(c) (d) 

图 2-27 110V 交流实验波形 (a)1/5 载 (b)半载 (c)满载 (d)开关周期波形 

 

图 2-27 展示了 110V 交流输入时的相关实验波形。由于输入允许的最大电流有限， 

110V 与 220V 交流输入对应的最大网侧电流相同，因此 110V 交流输入对应的满载功率为

所标额定功率的一半。 

在载波移相的调制策略中，输入电压与 AO 间的电压差不会超过一个电平电压。对于

6 个单元的 CHB，一个电平电压在 60V 左右。而 110V 交流的峰值电压为 155V，小于 3

个电平电压。因此由图 2-27 可见，110V 交流输入时，AO 之间并不会出现全部的电平电

压，而是仅会呈现出 7 个电平。 
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在 CCM 工作状态中，电感电流的纹波只与等效占空比以及输出母线电压相关。在输

出母线电压不变的前提下，电感电流在时域上呈现出类似纺锤型的波形。电感电流的纹波

不随负载的变化而变化，由图 2-27 可见，各个负载下最大电流纹波基本相当。 

PFC 最主要的功能是调节电网侧的 PF，由图 2-27 可见，在 1/5 载、半载与满载条件

下，电网电流与电网电压之间的相位差都非常小，PF 超过 0.99。 

对于开关周期而言，从图 2-27 (d)可以明显发现，每个开关管的开关频率为 60kHz，

经过载波移相控制，等效频率提高了 12 倍，达到 720kHz。 
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(c) (d) 

图 2-28 220V 交流实验波形 (a)1/5 载 (b)3/8 载 (c) 5/8 载 (d)满载 

 

图 2-28 展示了 220V 交流输入所对应的实验波形。在载波移相的调制策略下，AO 间

的电平数会随输入电压上升而增加。当输入电压从 110V 升高至 220V 时，AO 间将呈现出

全部的 13 个电平电压。在 1/5 载条件下，电网电流与电压之间存在一定的相位差，PF 降

为 0.95。在 3/8 载以上的负载条件下，电网电流与电压之间的相位差非常小，PF 仍然可达

0.99。 
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(c) 

图 2-29 输入相关实验结果 (a)功率因数 (b) 网侧电流总谐波失真 (c) 220V 交流输

入 200W 条件下网侧电流各次谐波有效值 

 

不同负载条件下，样机可实现的功率因数由图 2-29 (a)给出。由此可见，在 220V 交

流输入与 10%的负载条件下，输入侧的 PF 为 0.76。此外，输入侧的 PF 将随负载的增加

而增大，在 20%以上的负载条件下，系统可实现较高的输入侧 PF。网侧电流的总谐波失

真则由图 2-29 (b)给出。在 20%以上的负载条件下，由于 PF 近似为 1，基波分量会随着负

载的增加线性上升，而 40 次以内的谐波分量基本上不会增加，因此总谐波失真会随输出

功率增大而线性下降。在满载条件下，系统网侧电流总谐波失真可达约 1%，在 10%负载

条件下，系统网侧电流总谐波失真小于 5%。此外，图 2-29 (c)给出了网侧电流各次谐波的

有效值。此图表明，网侧谐波满足目前通用的 IEC6300-3-2 class A 的国际标准。 
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图 2-30 直流母线电压波形 

 

从图 2-30 直流母线电压波形中可见，单元 5 与单元 6 的直流母线电压基本相当，系

统能够实现输出电压的均压。 

 

 

 

 
(a)       (b) 

图 2-31 额定功率 15 分钟自然冷却热成像图 (a)开关管 (b)电感 

 

图 2-31 展示了在环境温度大约 23°C 的条件下，自然冷却的热成像图。由此可见，得

益于多电平热源的分散，在不加散热器的自然冷却情况下，开关管温升在 40°C 左右。由

于直流电阻的不同，三个电感在温升上略有差异，最大温升在 41°C 左右。 
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(a)       (b) 

图 2-32 效率相关结果 (a)损耗分解 (b) 效率曲线 

 

由图 2-32 (a)损耗分解可知，轻载条件下，损耗的主要部分为容性损耗与电感磁损。

由于开关频率不变，随着负载的增加，这两部分损耗基本保持不变，在重载条件下，大电

流引起的导通损耗占据主要部分。效率曲线的测试结果如图 2-32 (b)所示，轻载条件下，

效率可以达到 97%，系统最高效率可以达到 99.1%。理论的损耗模型计算结果与测试结果

较为相近，一定程度上验证了所用损耗模型的准确性。 

2.5 本章小结 

在传统的多电平 PFC 变换器设计过程中，因为 GaN 器件的损耗模型与其电压应力有

关，所以效率优化需要对不同电平下不同电压等级的 GaN 器件独立计算损耗。随着电平

数的提高，损耗的计算变得越来越复杂。本章经过简化，根据 NFoM 推导了多电平变换器

中 GaN 器件的统一最小损耗模型。通过这种统一的器件损耗模型，无需根据独立的器件

参数进行单独的损耗计算，即可得出不同电平数下的最佳效率。根据此模型，本章给出了

在给定效率指标下，电平数以及开关频率的简化设计方法。根据该方法，在额定 2kW 的

条件下，优选出了 6 个单元的 CHB 结构并且得出每个器件最佳开关频率为 60kHz。构建

了 2kW 的实验样机进行实验验证，样机满载 PF 超过 0.99，并且实现了 99％以上的效率

与 1500 W/in3 的功率密度(仅主电路)。 
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3  直流母线电容的体积研究 

前文在 99%的效率下，已经将主电路的功率密度尽可能提高。对 PFC 而言，除了主

电路之外，母线电容也是影响其功率密度的重要因素。因此本章将对电容部分的体积进行

深入研究。 

3.1  电容相关工作波形 
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图 3-1 一个单元的功率流向 
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图 3-2 一个单元稳态波形 
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对最简单的一个单元结构而言，功率流向如图 3-1 所示。由于输入电压与电流都是正

弦量且相位相同，因此输入功率包含正弦分量。由于输出功率通常为直流，输入与输出之

间存在功率差，为实现功率缓冲，系统需要配备能量存储部分[43]。缓冲功率的方式可以分

为主动与被动两种[44]。主动缓冲方式虽然体积相对较小，但其控制与结构都相对复杂。直

接在母线上并大电容是一种被动的功率缓冲方式，由于其成熟可靠并且简单，目前被广泛

使用在各大领域。 

电容相关稳态波形如图 3-2 所示，由于 PFC 可以做到 PF 大于 0.99，电网电压与电流

的相位差可以小到忽略。为了简化分析，认为电网电流与电压同相位，并且不考虑谐波分

量。因此，网侧电压与电流可以由式(3-1)进行表述。 

( ) 2 sin( )

( ) 2 sin( )
s s

s s

u t U t

i t I t





 =


=

                        (3-1) 

将电网电压与电流做乘积，即可得到电网的瞬时输入功率，如式(3-2)所示。 

( ) ( ) cos(2 )s s s s s s sp u t i t U I U I t= = −                   (3-2) 

根据功率守恒，式(3-2)进行工频周期平均后的结果应当等于输出功率，具体如式(3-3)

所示。 

o s sP U I=                               (3-3) 

将式(3-2)与式(3-3)作差，即可得到母线电容所需要提供的瞬时功率，其表达式由式(3-

4)给出。 

cos(2 )r s sp U I t= −                          (3-4) 

    由此可知，脉动功率的频率为输入电网频率的两倍，导致母线电压纹波频率也为电网

频率的两倍，此现象被称为母线的“二次纹波”。 

3.2  电压纹波限制条件 

     当输入功率大于输出功率之时，多余的功率会给母线电容充电，从而使母线电压上

升。对此充电功率做积分即可得到母线电容所吸收的能量，如式(3-5)所示。 
3
4

4

( ) o
r r

P
E P t dt










= =                          (3-5) 
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根据能量守恒，可得如式(3-6)所示的表达式 

2 2
max min0.5 0.5bus bus rC u C u E− =                       (3-6) 

根据式(3-5)所表示的充电能量及式(3-6)所表示的能量与电容电压的关系，即可得到电

压纹波所需满足的表达式，如式(3-7)所示。 

2
o

bus

dc

P
C

V u
=


                           (3-7) 

    此式中的 Δu 为母线交流电压纹波幅值，Vdc 表示母线直流平均电压，如图 3-2 中所

示。 
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图 3-3 母线电容电压纹波限制条件 

 

在输出功率 Po 与母线电压 Vdc 一定的条件下，母线电容值与电压纹波幅值一一对应，

根据此对应关系，可以画出图 3-3 所示的曲线。这条曲线代表了母线电容的电压纹波限制

条件。其中横坐标表示母线交流电压纹波幅值与直流平均电压比值的百分比。 

3.3  电流纹波限制条件 

直流母线所需的电容量通常较大，目前普遍使用电解电容。电解电容自发热过大会导

致材料特性发生变化，进而缩短使用寿命。所以厂家通常会根据自发热条件，给出所允许

的电流有效值。根据傅里叶分解可得，不同频率的电流具有正交性，因此可以对工频与高

频两个频段分别计算电流有效值。 
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3.3.1  工频电流限制条件 

/bus bus busi C dv dt=                            (3-8) 

         
r bus busP i v=                               (3-9) 

电容在物理上电压与电流之间需要满足如式(3-8)所示的基本关系式，并且瞬时功率可

以由式(3-9)表示。再结合式(3-4)即可得出电容在工频尺度上电压与电流的表达式，结果由

式(3-10)给出。 

2 2

2 2

cos 2
2 sin 2 )

sin 2 )

o
bus

dc dc

o
bus dc

bus

P t
i

V u V u t

P
v V u t

C








−
=

+  − 



= +  −



                     (3-10) 

工频电流有效值的定义如式(3-11)所示。 

      

/ 2

0
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( )

/
bus

bus RMS Hz

i t dt
I

 

 
=
                       (3-11) 
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图 3-4 母线电容工频电流纹波限制条件 

 

结合式(3-7)、式(3-10)与式(3-11)即可得到如图 3-4 所示的工频电流纹波限制条件。图

中横坐标为母线的电压纹波百分比，纵坐标为工频的纹波电流有效值。母线电压纹波增大，

则电容量相应减小，根据式(3-8)可知，电流基本上不变化。所以从此图可见，工频纹波电
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流有效值不会随着电压纹波的变化而变化。此有效值只与功率相关，在输出功率两千瓦的

条件下，有效值为 3.6A。 

3.3.2  高频电流限制条件 

is

ic

Cbus

ic

CbusisIo Io

模态1 模态2  

图 3-5 母线电容一个开关周期内的模态 

 

本文所讨论的是 Boost 型的 PFC，因此对母线电容而言存在两个模态，如图 3-5 所示。

为了便于说明，定义占空比 D 为两桥臂中点电压为零的时间与开关周期时间的比值。因此

在(0~DTs)这段时间内，工作模态为模态 1。母线电容提供输出电流，所以流过电容的电流

为-Io；在(DTs ~Ts)这段时间内，工作模态为模态 2。输入电流的一部分提供给输出，另一

部分给电容充电，所以流过电容的电流是输入与输出电流之差。因此一个开关周期内的电

流有效值可由式(3-12)给出。 

2 2 2( ) ( ) ( ( ) ) (1 ( ))c o s oI t I D t i t I D t= + − −                  (3-12) 

对上式工频积分即可得到包含高频分量的电流有效值，再将前一小节计算得到的工频

有效值扣除后，即可得到高频部分的电流有效值，如式(3-13)所示。 
/ 2 2

20
_ 10 _ 100

( ) ( ( ) ) (1 ( ))

/
o s o

bus RMS kHz bus RMS Hz

I D t i t I D t dt
I I

 

 


 + − − 
= −
       (3-13) 

根据式(3-13)，即可得到高频电流有效值限制条件，如图 3-6 所示。图中横坐标为母

线的电压纹波幅值百分比，纵坐标为高频的纹波电流有效值。高频纹波电流有效值不会随

着电压纹波的变化而变化。此有效值只与功率相关，在输出功率两千瓦的条件下，有效值

为 4A。 
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图 3-6 母线电容高频电流纹波限制条件 

3.4 母线电解电容理论体积 

数据手册上是根据自发热限制从而给出纹波电流有效值的限制，自发热主要跟内阻相

关。电解电容的内阻会随频率变化而变化，对于不同频率的电流，需要考虑不同的内阻，

根据不同频率的正交性，上述电流有效值产生的损耗为式(3-14)。 

2 2
100 100 10 10self Hz Hz kHz kHzP I R I R = +                    (3-14) 

表 3-1 电解电容不同频率下归一化电流有效值限制 

 100Hz 1kHz 10kHz 100kHz 

纹波电流有效值 1 1.7 1.93 2 

 

表 3-1 给出了电解电容不同频率下的归一化电流有效值限制。式(3-14)中 100Hz 对应

的内阻与大于 10kHz 对应的内阻可以根据自发热相同推导出。对于大部分的电解电容，假

设 100Hz 对应的电阻归一化为 1，则 10kHz 以上频率对应的电阻变化不大，约为 0.25。将

上一节中计算出的有效值代入，即可得到对应的损耗。计算后可得，在交流输入电压为

220V 且输出功率为 2kW 的条件下，考虑高频电流有效值后，总损耗增加了 20%。 

_100

self

bus

CL Hz

P
C

I
=                           (3-15) 

假设自发热均用 100Hz 电流归算，则容值可由式(3-15)给出。其中 ICL_100Hz 表示单位
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容值所允许的 100Hz 电流有效值，此值通常称为电流耐量。这说明考虑高频电流有效值

后，电容值需要增加 10%。由于常规的电解电容有 20%左右的容差，10%的变化在容差范

围内，因此出于简单角度考虑，仅根据工频电流进行分析。 
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E
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图 3-7  n 个单元电容考虑方法 

 

前文对一个单元电容的电压纹波与电流纹波进行了分析。n 个单元 CHB 中，各个单

元的载波只有高频交错，所以在工频的时间尺度上电容电压相位相同。因此从工频的角度

考虑，在系统能实现均压的条件下，各个电容的电压波形基本一致，如图 3-7 所示。所以

可以进一步将其串联，看作一个耐压为 n 倍，电容值为 1/n 的等效电容。此等效电容所需

满足的电压纹波与电流纹波限制条件与前文分析所得一致。 

电容体积等于 L*W*H，其中 H 表示电容的高度，L 与 W 按长方形进行计算，如图 

3-7 所示。单位体积电容能够储存的能量称为电容的能量密度，串联等效电容的能量密度

由式(3-16)给出。 
2 2

_ _2

0.5 0.5 ( )eq eq single single

D eq D single

total single

C V C nV
E E

Vol n Vol
= = =              (3-16) 

从上式可见，串联等效电容的电容值为单个电容的 1/n，体积与电压皆为单个电容的

n 倍。因此等效电容的能量密度与单个电容的能量密度完全相同。 

由前文分析可知，只需考虑工频电流有效值，因此最小电容值由式(3-17)给出。 

_100
min

_100 _100

RMS Hz o

CL Hz CL Hz

I kP
C

I I
= =                        (3-17) 
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式中 IRMS_100Hz 表示电网电流中 100Hz 分量的有效值，此值仅跟输出功率有关，比例

系数由前文分析可知为 1.8A/kW。 

根据式(3-17)给出的最小电容值及式(3-16)给出的能量密度，即可得出电容的理论最小

总体积，如式(3-18)所示，其中 ED表示能量密度，Vbus 表示直流母线总电压。 

 
2 2

min
min

_100

0.5 0.5bus bus o

D CLD Hz

C V kV P
V

IE
ol

E
= =                       (3-18) 

    从上式可见在母线电压与输出功率都相同的情况下，最小电容值由能量密度与电流耐

量的乘积决定。 

对车载充电机而言，双向充电目前仅作为辅助功能。随着新能源汽车的发展，电动汽

车的储量越来越大。庞大的基数代表了巨大的分布式储能，该部分储能可以用来对电网进

行调峰等，因此车对电网进行充放电的需求就会大幅增加。这表明车载充电机需要工作的

时间将大幅增加，因此母线电容的寿命需要大幅增加。假设一天行驶 8 小时，其余时间进

行充放电工作。为了保证至少 10 年的寿命，母线电容的寿命需要超过 6 万小时。根据目

前 85℃的工作环境温度，市面上额定环境温度 105℃的电容难以满足要求。采用更高额定

环境温度的电容可以提高相同工作温度下的寿命，市面上的高温电容多为额定环境温度

125℃。因此主要讨论额定环境温度为 105℃与 125℃电容，其能量密度与电流耐量的情况，

由图 3-8 给出。 
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(a)       (b) 

图 3-8 电解电容能量密度与电流耐量 (a)105℃ (b)125℃ 

 

从图 3-8 可知，高压电容的能量密度通常比低压电容高，但是电流耐量低于低压电容。

对于额定环境温度为 105℃的电容，高压电容能量密度与电流耐量的乘积更大，由式(3-18)

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 直流母线电容的体积研究 

45 

 

可知高压电容的最小总体积更小。对 CHB 拓扑而言，单元数越多，母线电容的最小体积

越大。 

但是对于高温的情况而言，材料需要有更好的导电系数，但原始的高压材料无法满足，

需要更换材料。对于低压材料，则由于本身导电能力足够，材料没有大幅影响。因此对于

额定环境温度为 125℃的电容，高压电容与低压电容的能量密度基本相当，如图 3-8 (b)所

示。此外，由于低压电容具备电流耐量大的优势，最小总体积反而比高压电容小。在此条

件下，CHB 拓扑相较于普通两电平拓扑，母线电容的最小体积更小。 
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图 3-9 确定合适的电容量 

 

前文分析了直流母线电容的理论最小体积，所对应的最大电压纹波可结合式(3-7)与式

(3-17)获得，如式(3-19)所示。 

_100
max 2

CL Hz

dc

u
k

I

V
 =                           (3-19) 

因此电压纹波幅值与电容量以及电流耐量的关系可由图 3-9 给出。以额定环境温度为

125℃的电容为例， 图 3-8 中体积最小的高压 450V 电容，其电流耐量为 6A/mF。结合电

流与电压两个限制条件，可得母线所需最小电容量约为 0.7mF，最大电压纹波幅值约为 3%。

对于 80V 的低压电容，由于其电流耐量更大，因此最大电压纹波幅值为 6.5%左右，对应

最小电容量约为 0.3mF。因此对于低压电容，可以优先考虑电压纹波是否满足要求。而对

于高压电容，则优先考虑电流耐量能否满足实际应用的需求。 
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图 3-10 电解电容理论体积 (a)105℃ (b)125℃ 

 

在第二章中，优选出了 6 个单元的 CHB 结构，由电压应力可知，选择耐压为 80V 的

低压电容较为合适。根据本章分析，可得该电容与 450V 高压电容在输出功率 2kW 条件下

的理论体积对比，如图 3-10 所示。 

可见对于额定环境温度为 105℃的电解电容，理论上 80V电容的最小体积为 85.4cm3，

450V 电容的最小体积为 44.6cm3。这说明 6 个单元的 CHB 相比图腾柱等普通方案，母线

电容最小体积会增大 1.9 倍。而对于额定环境温度为 125℃的电解电容，理论上 80V 电容

的最小体积为 73.4cm3，450V 电容的最小体积为 140.5cm3。从此数据可得，在高温的应用

场合，6 个单元 CHB 的拓扑相比普通两电平拓扑，母线电容体积更小，在功率密度上更具

有优势。对于无法取得最小体积的其余情况，则可以根据实际所允许的电压纹波，在图 

3-10 中得到对应的电容体积。 

3.5 本章小结 

本章推导了在两级架构中，中间直流母线电容所要满足的电压纹波与电流纹波制约条

件。根据此制约条件，推导了母线电解电容的理论体积，指出了理论最小体积与能量密度

与电流耐量的乘积成反比。最后比较了级联 H 桥电容总体积与两电平电路母线电容的体

积，结论如下：如果采用额定环境温度为 105℃的电解电容，则 6 个单元 CHB 的母线电

容最小总体积是普通两电平的 1.9 倍。如果采用额定环境温度为 125℃电解电容，则 6 个

单元 CHB 的母线电容最小总体积为普通两电平的一半。 
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4  控制方案分析 

4.1  单级 CHB PFC 的控制 

4.1.1  控制框图 
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图 4-1 单级 CHB PFC 的控制框图 

 

对于单级的 CHB PFC，其控制框图如图 4-1 所示。此框图的主体部分为经典的电压

电流双闭环控制，外环为电压环，内环为电流环。由于 PFC 需要跟踪电网电压，所以用电

压环的输出 Imax
*乘以锁相环得到的电网电压相位信息 sinθ 来得到正弦的电流参考 iac

*。然

后用电流内环去跟踪电流给定 iac
*，从而达到电压与电流双闭环的控制效果。电压外环通

常采用总电压闭环，但在能均压的场合中，也可以只闭环其中任意一个模块的电压。PI 控

制器适合跟踪直流信号，而跟踪正弦信号会有一定的延迟。若轻载 PF 不达标，则可以加

入前馈环节，增加电流的动态响应速度，使电流能更快速地跟踪正弦参考信号，从而提高

PF。相应的原理可以参考文献[21]。 
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4.1.2  锁相环 

为了实现电网电流与电网电压同相位，在前文给出的经典电压电流双闭环的基础上，

需要额外得到电网电压的相位，此相位由锁相环给出。 

由于电网电压是正弦量，在旋转坐标系中进行分析更为简便。在三相系统中，有三个

电压矢量，可以直接进行三二坐标变换，转换到 α-β 坐标系，进而再通过 d-q 旋转坐标变

换，转换到旋转坐标系。但是在单相系统中，只有一个电压矢量，必须构造另一个正交的

矢量才能得到 α 轴与 β 轴。此正交矢量可由输入电压经过微分或积分得到，由于微分比较

容易引入干扰，所以在实际中通常通过积分的方式得到虚拟正交矢量。 

O
2
 

2
3 2 ωt

O
2
 

2
3 2 ωt

u

O
2
 

2
3 2 ωt

2

u

2




O

u



u

u



s

su

- su

 
图 4-2 构造虚拟正交矢量后的矢量合成图 

 

不妨认为零时刻电网电压的相位为零，那么电网电压的时域波形如图 4-2 中蓝色线所

示，将其做积分即可得到虚拟正交矢量，其时域波形如绿色线所示，将两个向量合成，则

可得到总电压向量。三个向量所满足的关系由式(4-1)给出。 
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su u

u u

u u u



 

 

 =


= −


= +

                               (4-1) 

    式中 us 表示电网电压，uΣ 表示两电压矢量的合矢量。由图 4-2 可见，在零时刻，合成

矢量与 α 轴重合，θ 等于零，随着时间的推移，θ 的大小线性增加。这说明合成电压矢量

是一个以固定速度逆时针旋转的矢量，旋转角速度定义为 ωs，此角速度在数值上与电网电

压角频率一致。 

O

u



u

u
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q
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(a) (b) 
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s
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d
q
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(c) (d) 

图 4-3 旋转坐标变换 (a) d-q 坐标轴与原坐标轴的关系 (b) 合成矢量超前 d 轴 (c) 

合成矢量滞后 d 轴 (d)合成矢量与 d 轴重合 

 

由于合成电压矢量以固定速度逆时针旋转，因此在旋转坐标系下分析更为简便。如图 

4-3(a)所示，建立 d-q 旋转坐标系，其旋转角速度为 ω0。在稳态条件下，合成矢量在 d-q 旋

转坐标系下幅值与方向都保持不变。从简单角度出发，认为合成矢量在稳态与 d 轴重合，

图 4-3(d)所示。 

在非稳态情况下，在不同时刻，合成矢量则处在该 d-q 旋转坐标系下的不同位置。如

图 4-3(b)所示，当合成矢量超前 d 轴时，合成矢量在 q 轴的分量为正，需要增加旋转坐标
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系的旋转速度，才能使合成矢量落在 d 轴上。反之，当合成矢量滞后 d 轴时，合成矢量在

q 轴的分量为负，需要减小旋转坐标系的旋转速度，才能使合成矢量落在 d 轴上，如图 

4-3(c)所示。 

由于 PFC 的控制中只需要电压的相位信息，不同输入电压幅值在稳态下仅影响 d 轴

分量的大小，而 q 轴分量均为零。根据此分析可知，通过控制旋转坐标系的角速度，可以

实现 q 轴电压分量为零的闭环控制，进而实现电网的角速度跟踪，具体控制框图可参考文

献[45]。实现跟踪后，即可得到电网电压的角频率，对角频率做积分即可得到电网电压实时

的相位信息。合成电压分量在 d 轴与 q 轴的幅值由式(4-2)给出。 

0 0

0 0

cos( ) sin( )
=

sin( ) cos( )
d

q

u ut t

uu t t





 

 

    
    

−    
                     (4-2) 

4.2  两级结构的控制 

前文背景中提到，在电动汽车与数据中心等应用场合中，通常采用两级架构。PFC 作

为前级，负责调节电网电流。DC/DC 作为后级，负责隔离与调节输出电压或电流。CHB 多

电平 PFC 造成的多个不同电势的低压直流母线问题，可以通过后级的隔离型 DC/DC 来解

决。因此系统存在两种结构，分别对应输入串联输出并联(ISOP)与输入串联输出串联(ISOS)

这两种情况。数据中心等应用中，要求输出为低压，因此采用 ISOP 的系统结构比较合适。

电动汽车等应用中，由于动力电池为高压，采用 ISOS 的系统结构比较合适。 

对于前级 PFC，在本文上一节给出的控制方法中，所有开关管的占空比相同，称为共

同占空比控制。后级为独立的 DC/DC 模块，每个模块的输出可由各模块独立闭环控制，

称为独立控制；或者将后级看作一个整体，采用与前级类似的共同占空比控制。本节将对

ISOP 与 ISOS 这两种不同的系统结构，且后级分别采用独立控制与共同占空比控制这两种

控制方法，进行稳定性分析。 

为了简化分析，以输入电压为直流，CHB 为两个单元结构进行分析。需要注意的是，

本节稳定性分析适用的频段为低于 PFC 电压环带宽的低频段。 
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4.2.1  ISOP 未加均压环的稳定性分析 
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Vdc2

vLiin
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DC
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Vin

Voio1

io2

全桥
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图 4-4 ISOP 两模块两级系统结构 

 

ISOP 的系统结构如图 4-4 所示，前级为两个单元的 CHB 结构，后级 DC/DC 采用隔

离拓扑即可，如 LLC、DAB、Flyback 等。 

前级详细的控制框图已由图 4-1 给出，后级每个模块可以采用独立控制或者共同占空

比控制，下面将分别进行分析。 

a) 后级采用独立控制 

为了进一步简化分析，图 4-5 给出了前级未加入均压环且后级采用独立控制的简化框

图。从图中可见，前级每个模块的占空比相同，由总电压环给出，后级每个模块的占空比

由各自的平均电流环给出。 
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Vdc1
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Vin
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PI vref
d
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PI iref
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图 4-5 ISOP 未加均压环且后级采用独立控制的简化框图 

 

由于后级输出是并联结构，输出电压一定相同，在给定差别不大的前提下，可以通过

控制保证均流。所以每个模块输出都可以看作功率恒定，在不考虑变换器损耗的情况下，

后级的输入功率也保持恒定。则在远低于电流环带宽的低频段，式(4-3)成立。 
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oj dcj injP V I const= =                          (4-3) 

其中 Iinj 表示第 j 个模块后级的输入电流。 

母线电压与后级的输入电流都会存在扰动，则考虑小信号扰动后，电压及电流的表达

式由式(4-4)给出。 

ˆ
ˆ

dcj dcj dcj

inj inj inj

v V v

i I i

= +


= +

                           (4-4) 

将小信号扰动代入至式(4-3)中，由于此扰动频率皆小于电流环的带宽，系统可以将其

控制为零，则可得式(4-5)。 

ˆ ˆˆ ˆ 0dcj inj dcj inj dcj injv I V i v i+ + =                       (4-5) 

忽略二阶小量，可得式(4-6) 

ˆ
ˆ
dcj dcj

j

injinj

v V
R

Ii
= − = −                       (4-6) 

此式表明，对小信号而言，后级输入端口可以等效为负电阻。电阻为负表明当加正向

电压时，电流方向与一般的正电阻相反[46]。 

根据式(4-6)的结果，在低频段，后级每个模块采用独立闭环控制的工作条件下，小信

号模型由图 4-6 给出。 

ˆ
dcjv

jR−

d̂cji

 
图 4-6 后级独立控制下的低频小信号模型 

 

前级的调制信号如图 2-18(b)所示，在此调制方式下，可得稳态的大信号模型如图 4-7

所示 
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图 4-7 两单元结构大信号模型 

 

在此大信号的基础上，加入小信号扰动，如式(4-7)所示 

 

ˆ
ˆ

ˆ
ˆ

in in in

in in in

dcj dcj dcj

v V v

i I i

v V v

M M m

= +


= +


= +
 = +

                           (4-7) 

将扰动代入大信号，可得式(4-8)所示表达式 

ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆ( )( ) + +
ˆ ˆ ˆ ˆ ˆ ˆ( )( ) + +

in in in in in in

o o o o o o

M m I i mI Mi MI mi

M m V v mV Mv MV mv

+ + = +

+ + = +





              (4-8) 

消去直流分量并且忽略二阶小信号分量，再结合前面所得到的后级端口小信号模型，

可得系统的小信号模型如图 4-8 所示。 

înv

îni 1ˆ
dcmV

ˆ
inmI

1ˆ
dcv

M:1

ˆ
inmI

2ˆ
dcv

M:1

1C

2C

1R−

2R−

2ˆ
dcmV

L

 

图 4-8 后级独立控制的系统小信号模型 
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前级采用的是共同占空比控制，所以两者调制波的小信号完全相同，因此母线电压小

信号之差就与调制波小信号无关，只与输入小信号扰动相关[47]。在研究系统输入有小信号

扰动时，可以将调制波的扰动忽略，由此可得简化的小信号模型如图 4-9 所示。 

1R−

2R−
2ˆ

dcv

2îni

1ˆ
dcv

1îni
îni

înv

M:1

M:1

1C

2C

L

 

图 4-9 研究输入电压扰动对系统稳定性影响时的简化小信号模型 

 

根据简化的小信号模型，即可得到直流母线的小信号之差如式(4-9)所示 

( )

1 2
1 2

1 2

ˆ ˆ ˆ ˆ( )=

1 / /
(1 )

dc dc in

L

j

j j

j j j

Z Z
v M v v v

Z Z Z

R
Z R

sC sC R

−
 = −

+ +

  −
= − =   − 









              (4-9) 

将式(4-9)写成传递函数的形式，即可得到式(4-10) 

2 21 2

1 1 2 2

2 21 2

1 1 2 2
2

1 1 2 2 1 2 1 2

ˆ (1 ) (1 )
ˆ

(1 ) (1 )
( )

in

R R
M M

sC R sC Rv

R Rv
M M Ls

sC R sC R

M C R R s C R R s R R

S

− −
−

− −
=

− −
+ +

− −

− − + −
=

              (4-10) 

3 2 2 2 2
1 2 1 2 1 1 2 2 1 1 2 2 1 2 1 2( ) ( ) ( ) 0S C C R R Ls C R L C R L s C R R M C R R M L s R R M= − + + + + − + =  (4-11) 

系统稳定性主要取决于传递函数的特征方程，此特征方程如式(4-11)所示。根据经典

控制理论中的劳斯判据可知，系统稳定的必要条件之一是特征方程各项系数为正。式(4-11)

中系数有正有负，说明系统一定有右半平面极点，不稳定。 
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b) 后级采用共同占空比控制 
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图 4-10 ISOP 未加均压环且后级采用共同占空比控制的简化框图 

 

后级除独立控制之外，亦可采用与前级类似的共同占空比控制，相对应的简化控制框

图由图 4-10 给出。 

VoG1:1

Ro
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vL M:1
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înv

îni

2ˆ
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1ˆ
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图 4-11 ISOP 低频段共同占空比控制简化小信号模型 

 

根据前文对系统小信号的分析可知，在远低于系统带宽的低频段，前后级都采用共同

占空比控制的小信号简化模型如图 4-11 所示。前级电路简化模型与之前没有区别，后级

电路根据简化模型得到的低频阻抗如式(4-12)所示。该式表明相比于独立控制，后级采用

共同占空比控制后，等效低频阻抗变为正值。 

1 1 1 2

2 2 1 2

( )
( )

o

o

R G G G R

R G G G R

= +


= +
                         (4-12) 

由此可得系统的特征方程为： 

3 2 2 2 2
1 2 1 2 1 1 2 2 1 1 2 2 1 2 1 2( ) ( ) ( ) 0S C C R R Ls C R L C R L s C R R M C R R M L s R R M= + + + + + + + =  (4-13) 

利用经典控制理论可知，该特征方程的根都为负，系统所有极点都在左半平面，所以

在低频段，系统稳定。 
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4.2.2  ISOS 未加均压环的稳定性分析 
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图 4-12 ISOS 两模块两级系统结构 

 

a) 后级采用独立控制 

ISOS 的系统结构如图 4-12 所示，为了简化分析，前级同样采用两个单元的 CHB 结

构，后级则根据实际应用选择隔离型的 DC/DC 即可。前级不加入均压环时，控制策略与

前文 ISOP 完全一致。后级则从电流闭环转为输出电压闭环，同样也可以分为每个模块输

出电压单独闭环的独立控制与闭环总电压的共同占空比控制。 

对于每个模块输出电压单独闭环的独立控制，后级输入端口小信号呈现负电阻特性。

由于前级没有变化，所以分析与 ISOP 的情况完全一致，系统存在右半平面极点，不稳定。 

b) 后级采用共同占空比控制 
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图 4-13 ISOS 共同占空比控制简化框图 

 

对于前后都采用共同占空比控制的情况而言，简化框图如图 4-13 所示。后级 DC/DC

由于变压器变比等参数的不同，就会导致增益不同，分别用 G1 与 G2进行表示。前级为了

简便分析，看作相同。在稳态条件下，电容的充电电流为零。不妨假设初始条件为输出电

容充电电流为零。由于输出为串联结构，两个模块的输出电流完全一致。则可以推导出母

线两个电容的充电电流如式(4-14)所示。 
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1
1

2
2

o
C in

o
C in

I
i MI

G

I
i MI

G


= −



 = −


                            (4-14) 

由于电路增益不一致，两个母线电容的充电电流不可能满足同时为零的稳态条件。后

级增益大的模块母线电压将会升高，反之后级增益小的模块，母线电压会逐渐下降。 

根据以上分析可知，在不加入均压环的前提下：对于 ISOP 系统，在后级也采用共同

占空比控制的条件下，系统是稳定的，若后级采用独立控制则不稳定；对于 ISOS 系统，

后级采用独立控制或者共同占空比控制，系统都是不稳定的。 

4.2.3  加入均压环的控制方法 
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图 4-14  6 个单元 CHB 加入均压环后的控制框图 

 

对于 CHB 而言，每个单元的输入功率都可以由式(4-15)给出 

oj j dcj inP M V I=                          (4-15) 

因此减小任意单元调制波的幅值即可减小此单元输入功率，进而减小该单元直流电压。

对于 6 个单元 CHB 而言，加入均压环后的控制框图由图 4-14 给出[48,49,50,51]。在稳态条件

下，总电压保持不变，则输入与输出之间满足如式(4-16)所示的关系式。 
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in j dcj

j j

V M V

M M M

 =


= + 


                         (4-16) 

为了保证总输出电压恒定，则需要满足如式(4-17)所示关系式。 

=0jM                             (4-17) 

因此系统只需要 5 个均压环，最后一个单元的调制波改变量由式(4-17)确定。另外，

对于直流输入的情况，只需要将锁相环部分去掉即可。 

4.3  仿真验证 
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图 4-15 未加均压环仿真结果 (a) ISOS 后级采用共同占空比 (b) ISOS 后级采用独立

闭环 (c) ISOP 后级采用共同占空比 (d) ISOP 后级采用独立闭环 
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未加入均压环时的仿真结果如图 4-15 所示。对于独立闭环的情况，直流母线电压均

出现了发散的情况。对于共同占空比的情况，ISOS 系统发散，不稳定。而 ISOP 系统稳定，

输出电流的均流程度与母线电压的均压程度取决于变压器的变比。定义变比为变压器原边

电压与副边电压之比，仿真中第一路变比为 1:1，第二路为 1:1.05。ISOS 系统中增益低的

一路，母线电压上升，另一路电压下降，符合理论分析。 

对于两级的 ISOP 与 ISOS 系统，只有 ISOP 在前后两级都采用共同占空比控制时，系

统才稳定，与上文理论分析一致。 
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图 4-16 加入均压环后仿真结果 (a) ISOS 后级采用共同占空比 (b) ISOS 后级采用独

立闭环 (c) ISOP 后级采用独立闭环 (d) ISOP 后级采用共同占空比 

 

加入均压环后，仿真结果如图 4-16 所示。其中第一路变比为 1:1，第二路为 1:1.05。
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此图表明对于 ISOS 系统，前级加入均压环后，后级采用共同占空比控制时，输出电压均

压程度没有采用独立控制时高。此外，对于 ISOP 系统，前级加入均压环时，若后级采用

共同占空比控制，输出电流则无法保证较高的均流程度。此现象与输入并联输出并联(IPOP)

的输出电流情况类似，在此不再赘述。 

根据仿真结果以及理论分析，两级架构能稳定的控制方式如下： 

1）对于 ISOP 系统： 

a. 前后级都采用共同占空比控制，母线电压的均压程度以及输出电流的均流程度

取决于变压器变比等电路参数。 

b. 前级加入均压环，后级独立控制。母线电压的均压程度及输出电流的均流程度

均取决于控制。 

2）对于 ISOS 系统： 

a. 前级必须加入均压环，后级共同占空比或者独立控制皆可。后级共同占空比控

制时，母线电压及输出电压的均压程度取决于变压器变比等电路参数，而后级

独立控制时，母线电压及输出电压的均压程度则取决于控制。 

4.4  本章小结 

本章给出了 CHB 各个直流输出接阻性负载的单级结构的控制方案，并且推导了两级

结构中前级使用此控制方案，后级分别采用独立控制与共同占空比控制时的稳定性。对于

不稳定的情况，本章介绍了加入均压环的控制方法，并且通过仿真，验证了各个情况的稳

定性。最后总结出能够稳定的控制方法如下：对于 ISOP 系统，若前级不加均压环，则后

级只能采用共同占空比控制；若前级加入均压环，则后级只能采用独立控制。对于 ISOS

系统，前级必须加入均压环，后级则可以在独立控制与共同占空比控制二者中任选。 
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5  总结与展望 

针对车载领域高功率密度高效率的应用需求，本文选择了在功率密度与效率方面都具

备较大优势的多电平 PFC 作为研究对象。 

本文提出了基于 CHB 多电平拓扑结构的氮化镓器件统一最小损耗模型，揭示了器件

特征参数对多电平拓扑中总损耗的影响规律。所提模型避免了将不同耐压的器件参数反复

代入，并比较计算结果的繁琐过程，可以直接得出将电平数作为自变量的最佳效率。 

在统一最小模型的基础上，本文针对高效高密度的应用需求，提出了一种基于 CHB

拓扑的创新优化设计方法，简化了电平数、开关频率以及电感量的优化设计过程。用于验

证的实验样机达到了 99％以上的效率与超过 1000 W/in3 的功率密度。 

本文改进了直流母线电解电容的优化选择方法，揭示了能量密度与电流耐量对电容体

积的影响规律，指出了 CHB 拓扑在高温应用场合所具有的技术优势。 

车载、通讯电源等场合常用的方案由前级 PFC 与后级 DC/DC 两级构成。针对两级的

应用情况，本文从数学角度分析了 ISOP 与 ISOS 两种连接方式下，常用控制的稳定性。

对不稳定的工况，本文给出了均压环的实现方法并仿真验证。 

本课题仍然存在一些问题值得进一步研究。第一、多电平器件多热源分散，如何量化

多电平对散热器体积的减小作用值得研究。第二、目前多电平采用的是 CCM 硬开关的工

作方式，如何采用软开关等技术进一步提高效率，值得探索。第三、本方案没有采用冗余

的设计，在实际应用中，如何量化可靠性，需要进一步探索。第四、此方案 EMI 方面本文

未进行分析，需要进一步研究。 
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