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 摘要 

随着 5G 通信技术的普及，在 2030 年我国 5G 基站数量将达到千万等级。利用通信基

站的储能电池参与电网的调峰，可以减小运营商的用电成本，参与调峰的过程要求变换器

有双向工作的能力。由于户外基站采用自然冷却，散热能力和空间均有限，所以对变换器

的功率密度和效率提出了更高的要求。基站所用的双向变换器一般采用两级架构，在电池

放电模式下前级为隔离升压型 DC-DC 变换器，后级为 DC-AC 变换器。由于输入端为低压

电池，电池能量变化时电池电压也将大幅变化，导致前级 DC-DC 变换器的输入电压范围

较宽。为了提高宽输入电压范围隔离型升压 DC-DC 变换器的效率与功率密度，本文进行

了以下研究： 

首先，对现有的宽输入电压范围高增益方案进行调研，通过分析现有方案的优劣，选

择以准两级架构为基础的可调直流变压器（Regulated DC Transformer，RDCX）方案。在

升压逆变这一特殊应用场景中，计算抑制电池侧二倍工频电流纹波所需的电路调压能力。

并通过变母线电压的控制策略降低 RDCX 方案在宽输入电压范围下的损耗，提高系统效

率。 

其次，针对 RDCX 方案中的三端口直流变压器（DC Transformer，DCX）电路，分析

并建立了基于端口功率与端口电压的开关管导通损耗模型。通过比导通电阻这一工艺参数，

获得了开关管导通损耗与其有源区面积之间的关系。通过综合评估开关管的导通损耗与样

机的功率密度优选功率器件，在相同的损耗下达到最高的功率密度。 

随后，通过元胞化方案对 RDCX 电路进行优化。利用元胞化电路中输出隔离的特点，

采用级联多电平 BUCK 方案减小调压电路的电感量。借助有限元仿真工具对变压器磁芯

和绕组损耗进行评估，从而实现高频平面变压器结构在宽输入电压范围应用场景下的优化

设计。最后，基于本文提出的设计方案，搭建了一台高功率密度的 DC-DC 实验样机。该

样机的功能测试与效率测试结果均达到设计预期，验证了本文提出方案的有效性。 

 

关键词： 宽输入范围，高增益，DC-DC 变换器，兆赫兹，可调直流变压器
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Abstract 

With the popularization of 5G communication technology, the number of 5G base stations 

will increase significantly in the next few years. The low-voltage batteries in the base stations can 

participate in regulating the power grid peak load. The limited heat dissipation capacity and space 

of the base station led to higher requirements for the efficiency and power density of the converter. 

The bidirectional converter used in the base station generally adopts a two-stage structure. In the 

battery discharge mode, the front stage is an isolated step-up DC-DC converter, and the latter is a 

DC-AC converter. Because the input is a low-voltage battery, the voltage at the input will vary 

significantly with the battery's state, resulting in a wide input voltage range. To obtain an isolated 

step-up DC-DC converter with high efficiency, high power density, and wide input voltage range, 

the following research is carried out in this paper: 

First, the existing wide input range high-gain solutions are investigated, and the advantages 

and disadvantages of the existing solutions are analyzed. The RDCX (Regulated DC Transformer) 

topology based on the quasi-two-stage architecture is selected. In the particular application of a 

step-up inverter, to suppress the second-harmonic current ripple brought by the DC-AC converter, 

the DC-DC converter must have the voltage regulation capability to cover the bus voltage ripple. 

After satisfying the voltage regulation requirements, the loss of the RDCX topology in a wide 

input voltage range is reduced through a variable bus voltage control strategy, so the system 

efficiency is improved. 

Secondly, for the three-port DCX (DC Transformer) circuit in the RDCX topology, the 

conduction loss model of the power devices based on the port power and port voltage is analyzed 

and established. By the parameter of specific on-resistance, the relationship between the 

conduction loss and the active area of the power device is obtained. By evaluating the conduction 

loss of power devices and the power density of the prototype, the power devices are optimized to 

achieve the highest power density under the same loss. 

Then, the circuit topology of RDCX was optimized by cellular topology. By utilizing the 

natural isolation output of low-voltage cells, the cascaded BUCK is used to reduce the inductance 

of the voltage regulator circuit. The loss of the transformer core and windings is evaluated utilizing 

finite element simulation tools to realize the optimal design of the high-frequency planar 
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transformer structure in the wide input voltage range application. 

Finally, a high-density DC-DC experimental prototype was built based on the design scheme 

proposed in this paper. The functional and efficiency test results confirmed that the prototype 

could achieve the design requirements of the voltage regulation ability and the expected high 

efficiency， which verifies the effectiveness of the proposed scheme. 

 

Key words: Wide Input Voltage Range, High Gain, DC-DC Converter, MHz, Regulated DC 

Transformer (RDCX). 
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1 绪论 

1.1 研究背景 

5G 技术（5th Generation Mobile Communication Technology）作为新一代移动通信技

术，具有高带宽、低延时、高容量等优点。2019 年工信部正式发放 5G 商用牌照，标志着

我国正式迈入 5G 商用元年[1]。相比于 4G 通信，5G 通信的抗干扰性能相对较差，所以需

要实现更大规模的 5G 基站覆盖。按照工信部在 2021 年出台的《“十四五”信息通信行业

发展规划》中提出的发展目标：到 2025 年，每万人口 5G 基站数将达到 26 个[2]。照此推

算，2025 年 5G 的国内基站数量将接近 400 万。而据中国电子信息产业发展研究院测算：

到 2030 年，我国 5G 基站数量将达到千万等级[3]。因为 5G 基站的功耗约为 4G 单站的 2.5-

3.5 倍，峰值可达 4kW，所以运营商的用电成本也将大幅提高[4]。 

通信基站典型的供电系统结构如图 1.1 所示。由于基站需要 24 小时不间断向负载供

电，为了保证通信设备运行的稳定性，常规基站均配有 48V 储能电池作为备用能源。接通

交流网后，220V 交流电通过整流电路转换为通信设备所需的 48V 直流电。双向控制的锂

电模块连接在低压侧，保证通信设备可靠运行。 

 

图 1.1  通信基站典型的供电系统结构 

若要降低运营商的用电成本，可以利用 5G 基站内的储能电池，参与电网的需求侧响

应[5]-[6]。虽然单个基站的储存的能量和功率等级均不高，但是当基站规模达到了千万级别，

通过对基站能量的灵活调动，得以帮助电网实现供电与负载的平衡，从而获得更低的用电

价格。 

若要利用基站内的储能电池参与电网的需求侧响应，则要将基站供电系统中的“整流

交流负载
（空调、照明）

48V母线

锂电模块
（双向控制）

通信设备交流电网
整流模块
（单向工作）
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模块”升级成具有双向工作能力的双向变换器，如图 1.2 所示。当电网往电池侧充电时，

AC-DC 部分用于功率因数校正，将交流输入转化为母线电压；而 DC-DC 部分则将母线电

压调整为电池电压，并实现隔离功能。当电池释放能量为电网供电时，要求 DC-DC 部分

实现高升压比，将输入的宽范围电池电压抬升到母线电压。 

 

图 1.2  满足并网要求的基站供电系统结构 

5G 基站的功耗接近 4kW，而基站的散热能力和空间均有限，所以对变换器的功率密

度和效率提出了更高的要求。在电网对 48V 电压等级设备供电的应用场合，工业界和学术

界已经有了较为完备的方案与产品[7]-[10]，这些方案均能在 3kW 的功率等级下，实现 98%

以上的峰值效率以及 50W/in3 以上的功率密度。而在 48V 低压电池升压逆变的应用场合，

现有产品的功率密度与效率均有较大的提升空间[11]-[13]。现有 48V 整流器与逆变器产品的

性能指标如图 1.3 所示。 

 

图 1.3  48V 整流器与逆变器产品的性能指标[8]-[12] 

根据调研结果，在 3kW 输出的规格下，现有 48V 输入纯正弦波发生器产品的功率密

AC-DC
电路

DC-DC
电路

48V母线

锂电模块
（双向控制）

通信设备交流电网

双向变换器

交流负载
（空调、照明）

90%

92%

94%

96%

98%

0 10 20 30 40 50 60 70

逆变器

整流器

功率密度 W/in
3
 

99%

峰
值

效
率
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度均在 5W/in3 左右，且峰值效率只能达到 92%。由图 1.3 可知，与当前的整流器产品相

比，逆变器的功率密度和效率均存在巨大的提升空间。 

由于在低压电池升压逆变的应用场景下，学术界近几年鲜有高效高功率密度方向上的

研究成果，所以分别对学术界高效高功率密度的 DC-AC 和隔离型升压型 DC-DC 方案进

行了调研。在 DC-AC 方面，Google 和 IEEE（Institute of Electrical and Electronics Engineers）

于 2014 年发布了一项名为“Little Box Challenge”的挑战，以 100 万美元的奖金征集功率

密度最高的逆变器方案[14]。该挑战征集了全球 2000 多支队伍，其中不少学术机构在挑战

结束后公开了自己的方案[15]-[18]，并对方案进行了优化[19]-[20]。在使用功率解耦代替输入电

容的情况下，当前学术界功率密度最高的 DC-AC 变换器达到了 260W/in3 的功率密度，且

峰值效率达到了 99% [19]。而在隔离升压 DC-DC 方面，将在下一节对宽增益范围高升压比

隔离型 DC-DC 变换器研究现状进行详细介绍。 

1.2 宽增益范围隔离型 DC-DC 变换器研究现状 

1.2.1 隔离型 BOOST 变换器 

隔离型 BOOST 变换器具有结构简单、控制方便的优点，其电路拓扑如图 1.4 所示。

通过改变原边全桥的占空比，即可调节变换器的电压增益，并借助变压器改变升压比与实

现磁隔离。 

 

图 1.4  隔离型 BOOST 电路 

由于该方案的整流二极管与输出电容并联，整流管截止时被输出电容箝位，所以在

400V 输出的电压等级下仅需使用 600V 耐压的二极管。与之相对的，移相全桥等拓扑在整

流管关断时，变压器漏感会和二极管结电容振荡，所以需要使用电压耐量远高于输出电压

的整流二极管[21]-[22]。除了具有整流管电压应力低的优点外，隔离型 BOOST 变换器的输入

电感在抑制输入电流纹波方面具有天然的优势，所以多被用于燃料电池升压的应用场合

[23]-[27]。 
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然而，该拓扑的原边开关管工作在硬开关状态，而且在低压大电流的工况下，电路会

产生严重的开关损耗。文献[26]通过GaN器件减小电路的开关损耗，并令电路工作在 50kHz

的开关频率，从而实现 98.8%的峰值效率。但是上述方案变换器中过低的开关频率导致磁

元件尺寸偏大，限制了样机的功率密度。同时，隔离型 BOOST 变换器中原边开关管的电

压应力会因变压器的漏感和线路的寄生电感而增大，于是需要采用更高耐压的开关管，使

得原边开关管的导通损耗显著增加。通过变压器漏感优化并辅以有源箝位电路能有效改善

这一状况[27]-[28]，但是随之而来的是开关管数量变多、软开关实现复杂等问题。 

1.2.2 双有源桥变换器 

双有源桥（Dual Active Bridge，DAB）电路如图 1.5 所示，该拓扑通过移相控制能实

现极宽的电压增益范围。 

 

图 1.5  双有源桥（DAB）电路 

DAB 拓扑所需的无源器件少，工作时的软开关特性使其在车载充电器、不间断电源、

太阳能发电等场合均有应用[29]-[30]。但是 DAB 拓扑中存在的电流环流会产生较大的无功功

率，增加电路的导通损耗。同时当 DAB 拓扑在电压增益偏离变压器匝比或轻载工作时，

开关管的软开关特性会丢失，令电路的损耗显著增加。 

为了让 DAB 拓扑在宽增益范围内实现高效率，需要在移相控制的基础上采用多种调

制方式，比如改变原副边桥臂的占空比，以最大限度地提高 DAB 拓扑的软开关范围[31]-[32]。

在实现了软开关后，还可进一步通过算法减小电路运行时的无功功率，以实现最高的能量

传递效率[33]。但是由于需要控制的参数较多且计算复杂，在高频下实现难度大。 

除了优化控制策略外，通过优化电路结构也能提高 DAB 拓扑在宽增益范围下的效率。

有学者利用继电器动态改变变压器的匝比，从而减小电路的调压范围[34]。但是该方案不但

实现复杂，继电器的引入也劣化了电路的动态性能与可靠性，而且轻载下软开关丢失的问

题仍然存在。还有方案利用有源箝位电路吸收开关管关断时的电压振荡，并采用 GaN 器
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件进一步减小开关损耗[35]。但是该方案同样存在控制复杂的问题，在提高开关频率后实现

困难。 

1.2.3 谐振型变换器  

以 LLC 为代表的谐振变换器相比于 DAB 方案，能轻松实现原边开关管在全负载范围

内的零电压开通（Zero Voltage Switching，ZVS），采用同步整流的 LLC 拓扑如图 1.6 所示。 

 

图 1.6  采用同步整流的 LLC 谐振电路 

利用电感与电容的谐振，LLC 拓扑在谐振频率下能实现原边开关管的小电流关断与副

边同步整流管的零电流关断。而且原边开关管的 ZVS 状态不受负载状态和增益范围的影

响。得益于优秀的软开关特性与简单的控制方式，LLC 拓扑被广泛用于电池充电等宽范围

应用场合[36]-[37]。 

但是由于 LLC 谐振电路通过调频实现宽范围输出，所以在变压器优化时难以兼顾全

工作范围。并且当开关频率与谐振频率偏离时，原边开关管的关断电流会增大，继而增大

电路的关断损耗。有研究通过辅助开关管改变 LLC 谐振电路的结构，从而在窄频率范围

内实现较宽的增益范围[38]-[39]。然而，这些方案的缺陷在于其电路增益与开关频率之间的

非线性关系，在输入电压或负载电压跳变时无法及时进行调整。 

此外，在提高 LLC 谐振电路的开关频率以实现更高功率密度的过程中，不可避免地

要面对高频电感的损耗问题。在高效高功率密度的实现上，LLC 等谐振型变换器将面临磁

元件难以优化的困境[40]-[41]。 

1.2.4 两级结构 

由于单级拓扑在使用时会不可避免地遇到增益范围与效率优化之间的矛盾，在同时要

求磁隔离与宽电压增益范围的应用场景下，可进一步将单级 DC-DC 变换器拆分成两级电

路。 

其中，磁隔离可通过 LLC 等谐振变换器来实现，该级电路的电压增益保持恒定，对
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外表现出直流变压器（DC Transformer，DCX）的特性。DCX 电路在设计时仅需针对谐振

频率点进行优化，从而在高功率密度的基础上实现高效率。满足了磁隔离的需求后，调压

电路（Regulator）可由最简单的 PWM（Pulse Width Modulation）电路实现，并且也能有针

对性地进行效率优化。根据样机的具体需求，调压电路可以作为 DCX 电路的前级或者后

级[42]-[46]，如图 1.7 所示。 

  

(a) 后级调压方案 (b) 前级调压方案 

图 1.7  DCX + Regulator 两级方案 

然而，两级结构中虽然能够单独优化各级电路，但是能量需流经两级变换器，导致整

机效率往往低于单级方案。 

1.2.5 准两级结构 

针对两级结构下总效率低的问题，可通过准两级方案减小调压电路的功率，从而减小

调压电路的损耗[47]-[52]。与两级方案类似，准两级方案同样包含不调压的 DCX 电路以及用

于电压增益调整的调压电路。在宽增益范围的应用场景下，根据 DCX 电路和调压电路的

连接关系，准两级结构大致分为四种类型，如图 1.8 所示。 

在两级方案中，电路所有的功率均完整流过各级电路。但在准两级结构下，大部分功

率通过 DCX 电路直接传递到输出侧，通过调压电路的功率仅占总功率的一部分。所以相

对于两级方案，准两级结构产生的损耗更小。由于准两级结构在 DCX 电路的基础上利用

调压电路实现了能量的部分调整，所以也将这种拓扑称为 RDCX（Regulated DC Transformer）

电路。 

为了满足宽增益范围的同时实现高升压比，有文献采用了电流源输入推挽型直流变压

器（Current-fed Resonant Push-Pull DC Converter，Push-Pull DCX）与有源箝位反激变换器

（Active Clamp Flyback，ACF）结合的准两级结构。该文献通过输入侧并联、输出串联的

方案提高样机的功率密度和效率，具体结构如图 1.9 所示[52]。 

直流变压器
（DCX）

调压电路
（Regulator）

直流变压器
（DCX）

调压电路
（Regulator）
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(a) 电路级联，输出串联 (b) 电路级联，输入串联 

  

(c) 输入并联，输出串联 (d) 输入串联，输出并联 
 

图 1.8  准两级方案 

 

图 1.9  准两级方案：Push-Pull DCX+ACF[52] 

该方案中 Push-Pull DCX 的电压增益保持恒定，电路工作时大部分功率通过该级电路

直接传递到副边，从而实现了能量的高效变换。ACF 电路则承担调压功能，在输入电压变

化时 ACF 电路的电压增益产生相应变化。因为整机的输出电压为 Push-Pull DCX 与 ACF

两部分输出电压之和，所以通过调整 ACF 电路的电压增益，得以在输入电压变化时实现

输出稳压。该方案实现了 97.1%的峰值效率与 210W/in3 的功率密度，但是随着输入电压的

降低，整机效率快速下降。而且与降压型的 DC-DC 变换器相比，样机的功率密度与效率

均存在较大的提升空间[53]。 

直流变压
器

（DCX） 调压电路
（Regulator）

直流变压
器

（DCX）调压电路
（Regulator）

调压电路
（Regulator）

直流变压器
（DCX）

调压电路
（Regulator）

直流变压器
（DCX）
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1.3 本文主要研究内容 

本文在小型电池储能系统（48V 电压等级）升压逆变的应用背景下，针对宽输入电压

范围高升压比隔离型 DC-DC 变换器效率优化困难的问题，利用 RDCX 拓扑实现低压电池

到高压母线之间的高效变换。利用 DCX 电路中开关器件的导通损耗与器件有源区面积模

型，推导最优器件选型的设计方案。借助有限元仿真工具实现高频平面变压器在宽输入电

压范围应用场景下的优化设计。文本的主要内容如下： 

第一章介绍了 5G 基站的发展趋势，调研其在电池侧高效升压逆变的发展需求。针对

用作升压逆变前级的隔离型 DC-DC 变换器，对现有的宽输入电压范围高增益方案进行了

调研。分析了现有方案的优缺点后，选择以准两级架构为基础的 RDCX 方案为本文主要研

究内容。 

第二章分析了升压逆变前级 DC-DC 变换器中二倍工频电流纹波的问题，计算抑制二

倍工频电流纹波所需的电路调压能力。并通过变母线电压的控制策略降低 RDCX 方案在

宽输入电压范围下的损耗。同时分析 RDCX 方案中三端口 DCX 电路工作时的模态，获得

基于端口功率与端口电压的器件导通损耗模型。结合比导通电阻这一工艺参数，获得了开

关管导通损耗与其有源区面积之间的关系。通过综合评估开关管的导通损耗与样机的功率

密度优选功率器件，在相同的损耗下达到最高的功率密度。 

第三章通过元胞化方案对 RDCX 电路的拓扑进行优化。并利用低压元胞输出天然隔

离的特点，采用级联多电平 BUCK 方案减小调压电路的电感量。借助有限元仿真工具对变

压器磁芯损耗和绕组损耗进行评估，从而实现高频平面变压器在宽输入电压范围应用场景

下的优化设计。 

第四章基于本文二、三章的设计进行了实验样机的搭建，并对样机进行了功能测试与

效率测试，获得了与预期相符的实验结果。 

第五章对本文的工作进行了总结，展望未来的研究方向。 
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2 宽输入范围的 RDCX 电路方案设计 

2.1 用于逆变前级的 RDCX 电路规格设计 

2.1.1 RDCX 电路的调压原理 

在小型电池升压逆变的应用场合中，电池侧的输入电压一般为 40-60V。在 3kW 的输

出功率下，电池侧的电流最高接近 80A，若要采用部分调压的准两级方案，应将调压电路

串联至高压侧。同时，由第一章 1.2 节研究可知，若要通过单级电路同时实现隔离与调压

的功能，在电路高频化后会不可避免地遇到损耗或控制上的问题。所以，本文采用了电路

级联、高压侧串联的 RDCX 方案[47][51]，如图 2.1 所示。 

 

图 2.1  用于小型电池升压的 RDCX 方案 

该方案中，DCX 电路由不调压谐振型拓扑构成，用于提供固定的电压增益与磁隔离。

由于 DCX 电路没有调压要求，谐振电感可以设计得很小。所以在电路的实现上能利用变

压器的漏感作为谐振电感，避免了高频平面电感优化困难的问题。而调压电路则选择了便

于优化、控制简单的 BUCK 电路。 

当 RDCX 电路工作时，将电池侧电压记为 VBat，母线电压记为 VBUS。DCX 电路输出

的一部分电压直接连接至高压母线，这部分电压记为 VS，另一部分电压则记为 VA。VA经

BUCK 电路调压后得到 VR，VR 与 VS 串联输出。并定义 DCX 电路的电压增益为 KDCX，

BUCK 电路的电压增益为 KBUCK。此时该 RDCX 电路工作时各个端口的电压关系满足： 

 BUS S RV V V= +  (2-1) 

 
S A

DCX

Bat

V V
K

V

+
=  (2-2) 

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  第 2 章 宽输入范围的 RDCX 电路方案设计 

10 

 

 
R

BUCK

A

V
K

V
=  (2-3) 

当电池电压 VBat 变化时 RDCX 电路输出的 VS 部分将随着输入的升高而线性升高，若

仅靠 VS 的输出是无法实现母线电压 VBUS 的稳压的。所以在电池电压变化的同时，调压电

路 BUCK 需要同步调整其电压增益 KBUCK以实现输出的稳压。在电池电压最低时，调压电

路 BUCK 所需的输出电压 VR 最高。在保持母线电压 VBUS 恒定时，RDCX 输出电压分配随

电池电压的变化关系如图 2.2 所示。 

 

图 2.2  RDCX 电路输出电压分配随电池电压的变化关系 

由图 2.1 可知，该 RDCX 电路为高压侧串联结构，高压侧各部分电流保持一致，所以

图 2.2所展示的输出电压分配也是输出功率的分配。相对于DCX电路直接输出的VS部分，

调压电路输出的 VR 部分对应的功率还需经过一级调压电路，继而产生额外的损耗。当电

池电压达到最低点时，调压部分所需处理的功率最高，整机效率将下降得最为明显。为了

提高该拓扑的效率，应尽可能减小调压部分传递的功率，所以需要对 DCX 电路的电压增

益 KDCX以及输出电压的分配关系进行合理设计。同时，由于本文的 DC-DC 变换器用于小

型电池升压逆变的前级，应有针对性地在该应用场景下进行电路规格设计。 

2.1.2 满足抑制电池侧电流纹波需求的调压范围计算 

在电池储能系统升压逆变的应用背景下，为了延长电池的寿命，一般要求电路拥有抑

制电池侧二倍工频电流纹波的能力[54]-[56]。带逆变负载的 RDCX 电路如图 2.3 所示，定义

电池侧的输入电流为 IBat、DC-AC 变换器的输出电压为 VL、前级 RDCX 电路的输出功率

为 PDC、后级 DC-AC 变换器的输入功率为 PINV、DC-AC 变换器后接电阻负载为 RL。 

根据控制电池侧二倍工频电流纹波的需求，在理想情况下输入电流 IBat 将被控制成直

流。若忽略电路损耗，RDCX 电路的输出功率可由式(2-4)获得： 
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 DC Bat BatP V I=   (2-4) 

 

图 2.3  带逆变负载的 RDCX 电路 

由于电池能量较大，电池侧电压 VBat视为恒定，RDCX 的输出功率 PDC也将保持恒定。

理想情况下的 IBat 与 PDC 的波形如图 2.4 所示。 

 

图 2.4  理想情况下 IBat与 PDC 的波形 

在理想情况下，母线电压 VBUS 经过 DC-AC 变换器后的输出电压 VL 为正弦波。定义

该正弦波的频率为 fline、峰值电压为 VLmax，此时 VL在时域上可由式(2-5)表示： 

 ( )L Lmax linesin 2V V f t=  (2-5) 

在电阻负载下，DC-AC 级的输出功率 PL时域上满足： 

 
( )22

lineLmaxL
L

L L

1 cos 4

2

f tVV
P

R R

−
= =  (2-6) 

若同样忽略 DC-AC 变换器的电路损耗，可得 DC-AC 级的输入功率 PINV满足式(2-7)。

理想情况下 VL与 PINV 的波形如图 2.5 所示。 

 
( )2

lineLmax
INV L

L

1 cos 4

2

f tV
P P

R

−
= =  (2-7) 
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图 2.5  理想情况下 VL与 PINV的波形 

由于能量守恒，所以输出功率 PL的平均值必然等于输入功率 PDC，即有： 

 ( )L INV DC DC linecos 4P P P P f t= = −  (2-8) 

所以对于母线电容 CBUS 而言，其输入功率 PDC 是恒定的，而输出功率 PINV 则是带有

二倍工频的脉动功率。所以脉动的输出功率 PINV 决定了母线电容电压的变化量，即母线电

容左右两侧不平衡的功率会使令母线电压产生电压纹波，如图 2.6 所示。而且在母线电容

不够大的情况下，该电压纹波无法忽略。 

 

图 2.6  功率差造成母线电压纹波 

由于 RDCX 的电路特性决定了其输出的 VS 部分保持恒定，所以需要 BUCK 电路的输

出 VR 承担所有的电压纹波，如图 2.7 所示。若此时 BUCK 部分的调压能力不足，会使

RDCX 电路失去恒功率源的特性，从而引入输入电流纹波。 

 

图 2.7  逆变负载下 BUCK 的输出承担电压纹波 

为了定量分析母线电压纹波对调压范围的需求，在具体电容的取值下，对电压纹波进

行定量计算。根据母线电容输入功率 PDC 和输出功率 PINV的关系式(2-8)，可获得母线电容
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净流入功率 PBUS 的时域表达式： 

 ( )BUS DC INV DC linecos 4P P P P f t= − =  (2-9) 

经积分后，获得母线电容上能量变化的时域表达式： 

 ( )DC
BUS BUS line

line

sin 4
4

P
E P dt f t

f



 = =  (2-10) 

而已知母线电容的能量表达式为： 

 
2

BUS BUS BUS

1

2
E C V=  (2-11) 

在考虑母线电压直流分量的情况下，母线电容的能量也可用式(2-12)表示，这里定义母

线电压的平均值为 VBUS_dc。 

 
2

BUS BUS BUS_dc BUS

1

2
E C V E= +   (2-12) 

将式(2-11)代入式(2-12)，可得母线电压的表达式： 

 
2 BUS BUS

BUS BUS_dc BUS_dc
2BUS

BUS BUS_dc

2
1

1

2

E E
V V V

C
C V

 
= + = +  

(2-13) 

根据泰勒公式，可知： 

 ( )2 31 1
1 1

2 8
x x x o x+ = + + +  (2-14) 

一般而言，母线电容的取值足够大，母线电容上的脉动能量远小于母线电容的平均能

量，如式(2-15)所示： 

 
2

BUS BUS BUS_dc

1

2
E C V  (2-15) 

根据式(2-14)和式(2-15)，获得式(2-13)的近似结果： 

 
BUS BUS

BUS BUS_dc BUS_dc
2 BUS BUS_dc

BUS BUS_dc

1
1

2

E E
V V V

C V
C V

 
= +  +  

(2-16) 

将式(2-10)代入式(2-16)后，获得母线电压的时域表达式(2-17)。根据其交流项，可得母

线电压纹波峰峰值ΔVBUS 与电路参数的关系式(2-18)。 

 ( )DC
BUS BUS_dc line

line BUS BUS_dc

sin 4
4

P
V V f t

f C V



 +  (2-17) 
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DC

BUS

line BUS BUS_dc line BUS_dc BUS DC

1 1

2 2

P
V

f C V f V C P 
 = =


 (2-18) 

观察式(2-18)后发现，母线电压纹波的峰峰值与逆变输出频率 fline、母线电压平均值

VBUS_dc 和单位功率的母线电容取值 CBUS/PDC 有关。其中逆变输出的频率由负载决定，为

50Hz。故仅需确定母线电压平均值 VBUS_dc，即可求得满足抑制电流纹波要求的最小调压范

围。在本研究中，电容的取值则根据工程经验取 0.5μF/W。 

2.1.3 逆变负载下的 RDCX 电路规格设计 

该 RDCX 电路用于升压逆变器的前级，在其后还有一级逆变电路对母线电压进一步

处理，所以实际上并不要求 RDCX 电路实现完全的输出稳压[57]。为了减小调压电路产生

的损耗，可以通过变母线电压的控制策略减小调压电路处理的功率。通过合理设计 DCX

电路中 VBat、VS 和 VA的电压增益比以及控制策略，最大限度地减小调压电路传递的功率。 

在进行 DCX 电路的电压增益比设计之前，首先要确定母线电压的范围。母线电压的

波动范围被两个因素限制。其一是母线电容的电压耐量，其二是逆变输出电压的失真度。

在 400V 电压等级下，工程上一般采用 450V 的电解电容，故限定母线电压的上限值为 450V。

同时由于一般的逆变器普遍采用降压型方案[15]-[20]，为了逆变输出电压不失真，应保证母

线电压 VBUS 的下限值高于逆变输出电压 VL 的峰值。在 220V 交流输出下，逆变输出电压

的峰值 VLmax约为 311V，如式(2-19)所示： 

 Lmax 220 2 311VV =    (2-19) 

为保留一定裕量，取母线电压的下限值为 320V，此时母线电压 VBUS 与逆变输出电压

VL的波形如图 2.8 所示。 

 

图 2.8  母线电压与逆变输出电压波形 

根据母线电容的电压范围，即可对 DCX 电路的电压增益进行设计。定义 DCX 电路中

输出 VS 部分的电压增益为 KS，输出至调压电路部分的电压 VA对应的增益为 KA，与 DCX
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电路的总电压增益 KDCX 以及各个端口电压的关系满足： 

 DCX S AK K K= +  (2-20) 

 
S

S

Bat

V
K

V
=  (2-21) 

 
A

A

Bat

V
K

V
=  (2-22) 

DCX 电路由高频谐振型拓扑实现，出于变压器匝比设计方便的考虑，将各端口之间

的电压增益比限定为整数。为了提高 RDCX 电路工作时的效率，应减小调压电路处理的功

率，即应尽可能地提高 DCX 不调压部分的电路增益 KS。高压输入时母线电压不应高于上

限值，至少应满足： 

 
BUS_max

S

Bat_max

7.5
V

K
V

 =  (2-23) 

所以在输入电压最大值为 60V 的情况下，KS 最大整数取 7。此时在 60V 输入下，KS

的输出电压为 420V。根据式(2-18)，在 0.5μF/W 的电容取值下可得所需的调压范围，如式

(2-24)所示。其中母线电压平均值记为 VS 电压与纹波电压幅值之和。 

 
( )

BUS1 6

BUS1

1 1
15.1V

2 50 420 2 0.5 10
V

V −
 = 

 +   
 (2-24) 

如式(2-25)所示，在考虑了抑制输入电流纹波的调压需求后，母线电容的电压峰值依

然小于其上限值。所以将 DCX 不调压部分的电路增益 KS 确定为 7。 

 Bat_max S BUS1 BUS_maxV K V V +   (2-25) 

 S 7K =  (2-26) 

在保证了高压输入下母线电压不高于其上限值后，还需设计调压部分的电压增益 KA，

以保证在最低电压输入下母线电压高于其下限值 320V。即要满足： 

 ( )Bat_min S A BUS_minV K K V +   (2-27) 

在考虑抑制输入电流纹波的需求后，还需调压部分留有一定裕量，即 DCX 部分的电

压增益需满足式(2-28)，其中 ΔVBUS2 为当前母线电压平均值下所需的电压调节范围。 
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 ( )Bat_min S A BUS_min BUS2V K K V V +  +   (2-28) 

根据式(2-24)的结果，预估 ΔVBUS2 在最低电压输入下为 20V，如式(2-29)所示。随后根

据式(2-18)进一步计算实际的电压纹波，如式(2-30)所示： 

 BUS2 20VV   (2-29) 

 
( )

BUS2 6

BUS2

1 1
19.3V

2 50 320 2 0.5 10
V

V −
  =

 +  
 (2-30) 

式(2-30)的计算结果与式(2-29)的预估相符，据此得以评估调压部分的电压增益 KA 的

最小值，如式(2-31)所示。并将 DCX 输出的用于调压部分的电压增益 KA确定为 2。 

 
BUS_min Bat_min S BUS2

A

Bat_min

1.5
V V K V

K
V

−  +
 =  (2-31) 

 A 2K =  (2-32) 

变母线电压的控制策略下 RDCX 电路平均母线电压随电池电压变化的关系曲线如图

2.9 所示，且调压电路 BUCK 输出电压与电池电压的关系如图 2.10 所示。 

 

图 2.9  变电压策略下输出母线电压与电池电压的关系 

  

(a)低电池电压：提供直流补偿 (b) 高电池电压：仅承担电压纹波 
 

 

图 2.10  变电压策略下 BUCK 输出电压与电池电压的关系 

在电池电压较高时，令平均母线电压随电池电压变化，此时 BUCK 电路仅以最小的输
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出电压承担电压纹波，如图 2.10(b)所示。但是随着输入电压的降低，DCX 输出的 VS 部分

电压将跌落到母线电压的下限值以下，此时调压部分需要提供最小限度的直流补偿，使

RDCX 电路总的输出电压高于母线电压的下限值，如图 2.10(a)所示。 

2.2 采用低压器件的 DCX 方案设计 

2.2.1 DCX 电路的工作模态分析 

在确定了电路规格与工作策略后，即可对电路拓扑进行优化设计，本文所采用 RDCX

方案的具体拓扑架构如图 2.11 所示。RDCX 方案中的 DCX 电路采用三端口结构，原边端

口连接电池侧电压 VBat；主要副边的电压为 VS；辅助副边的电压为 VA，经过一级 BUCK

电路后输出电压 VR。电池侧的电压范围为 40-60V，高压侧则采用变母线电压的控制策略，

令母线电压平均值随电池电压变化。 

 

图 2.11  本文采用 RDCX 方案的具体架构 

为了减小变压器的匝比、便于平面变压器设计，DCX 的原边采用全桥逆变，主要副边

和辅助副边则采用倍压整流方案。Lrp、Lrs、Lra分别为变压器原边 NP、副边 NS 和辅助副边

NA的绕组的漏感。DCX 电路采用 CLLC 方案，Crp、Crs 和 Cra 分别为原边、副边和辅助副

边的谐振电容。其中原边的谐振电容直接串联到谐振腔中，而副边的谐振电容则同时用于

倍压整流。变压器的励磁电感则归一化到 DCX 原边，用 Lm 表示。当 RDCX 电路工作时，

电路的主要工作波形如图 2.12 所示。 

在具体分析 DCX 电路工作模态之前，首先假定各个谐振腔内的谐振频率保持一致，

且电路已经进入稳态，同时假定 DCX 三个端口的输入电容及输出电容的容值足够大。根

据开关管的状态，在半个周期内电路分为两个模态，以模态一（t0 - t1）和模态二（t1 - t2）

表示，如图 2.13 所示。 

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  第 2 章 宽输入范围的 RDCX 电路方案设计 

18 

 

 

图 2.12  电路工作时的主要波形 

 
(a) 模态一（t0 – t1） 

 
(b) 模态二（t1 – t2） 

图 2.13  DCX 电路不同模态等效电路 

模态一（t0 – t1）：在 t0 时刻，原边全桥的开关管 SP2、SP3 和副边与辅助副边的整流管

SS1、SA1 同时开通，等效电路如图 2.13(a)所示。DCX 电路各个端口内的谐振电感与谐振电
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容开始谐振，其中原边的谐振电感 Lrp 与谐振电容 Crp 串联后谐振。而在副边和辅助副边

中，谐振电容同时用于倍压整流，以辅助副边为例，谐振电容 CrsH和 CrsL并联后，与谐振

电感 Lrs 串联谐振。谐振腔在谐振状态时其压降约等于零，所以励磁电感 Lm 两端的电压近

似等于输入电压。在模态一中，励磁电流线性上升，并依据开关管的结电容按比例分配到

各个谐振腔[51]。当达到 t1 时刻，谐振腔的半个谐振周期结束，电路中所有开关管关断，进

入模态二。 

模态二（t1 – t2）：当电路进入模态二后，所有开关管均关断，其等效电路如图 2.13(b)

所示。在这个模态内，励磁电流 iLm 对所有开关管的结电容进行充放电。由于励磁电感 Lm

与开关管结电容的谐振周期远大于模态二的持续时间 td，所以该模态内励磁电流的大小视

作恒定，开关管的 DS 电压线性变化。经过死区时间 td 后，实现模态切换，最终实现所有

开关管的零电压开通。 

当模态二结束后，电路进入负半周期，其工作状态与正半周期互补，故不再赘述，在

一个开关周期内，DCX 各开关管的驱动及电压波形如图 2.14 所示。 

 

图 2.14  DCX 各开关管的驱动及电压波形 

由于 DCX 电路采用的是谐振型拓扑，重载工况下其励磁电流可以忽略。此时 DCX 电

路各端口的谐振腔电流有效值由输入电流 Iin、输出电流 Io与 BUCK 电路的占空比 D 近似

表示： 
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   
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 (2-35) 

在图 2.9 所示的变母线电压控制策略下，图 2.15 给出了 RDCX 电路的平均输出电压、

输入电流以及输出电流随电池电压变化的关系。根据变母线电压的工作策略，当电池电压

最高时母线电压最高，而随着电池电压的降低，母线电压逐渐降低至电压下限后保持恒定。

所以输出电流随着输入电压的降低逐渐升高，在低压输入时候达到其最大值。同样，输入

电流也随着电池电压的减小而逐步增大，在电池电压为 40V 达到最大值。根据式(2-33)-(2-

35)可知，电池电压最低时，DCX 电路的谐振腔电流最大，工况最为恶劣。所以若要保证

变换器的效率，应针对电池电压为 40V，变换器功率为 3kW 的满载工况进行参数优化。 

 

图 2.15  变电压策略下输入输出电流与电池电压的关系 

2.2.2 DCX 电路的开关管导通损耗模型 

由上一节的分析可知，DCX 电路在工作时能实现所有开关管的零电压开通与小电流

关断。因为开关损耗近似可以忽略，对 DCX 电路而言，工作时应重点考虑其导通损耗。

文献[58]在高压转低压的应用场景下，基于器件参数对半桥拓扑提出了开关管的损耗模型与
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器件优选的方案，但是该方案没有讨论不同原边结构或整流方案对损耗模型的影响。同时，

由于该方案的输出电压极低，所以并没有考虑流经副边开关管的励磁电流对损耗的影响。 

因此，对于全桥输入且高压输出的应用场景，有必要在考虑副边励磁电流对损耗影响

的情况下对开关管的导通损耗进行建模，同时还需考虑原边及整流结构变化对损耗模型的

影响。因此本节针对三端口 DCX 电路，基于各个端口的电压与功率计算开关管的导通损

耗模型，并以此指导电路参数设计。 

由图 2.12 与图 2.13(a)可知，当 DCX 电路工作在模态一（t0 - t1）时，各端口的谐振腔

各自谐振，且在模态一的持续时间内刚好经过半个谐振周期，即 t0 和 t1 时刻的谐振腔电流

幅值相同且方向相反。根据谐振腔的周期 Tr，模态一内原边电流由式(2-36)表示，其中 Ip

为原边电流峰值。 

 ( ) r
p p p 0 0

r

2
sin

2

T
i t I t t t t

T




   
= −   +   

  
 (2-36) 

在谐振周期内，电池电压 VBat 持续给励磁电感 Lm 充电。经过半个周期的谐振之后，

励磁电流达到其峰值 ILm，并根据开关管寄生电容分配到各个谐振腔。对于电路原边的谐

振腔而言，在能恰好实现零电压开通时，t1 时刻的电流 ILm_p 满足： 

 
( ) Bato tr _p

Lm_p

d

2C V
I

t


=  (2-37) 

其中，Co(tr)_p 为电路原边开关管的等效输出电容的大小[58]， td 为 DCX 电路模态二（t1 

– t2）的持续时间。对于谐振腔电流而言，满足： 

 ( ) ( ) ( ) ( ) Bato tr _p

p 1 p p p p

d

2
sin sin

C V
i t I I

t
  


= − = =  (2-38) 

所以对于图 2.12 中的原边电流而言，可以获得其移相角 θp 的表达式： 

 
( ) Bato tr _pLm
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p d p
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
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 (2-39) 

在式(2-39)中，原边电流峰值 Ip 无法直接获得，所以还需对其进行进一步求解。根据

能量守恒定律，在半个周期内，电池侧的输入功率与原边谐振腔传递的功率相同： 

  
r
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s s 2
Bat in Bat Bat p p

r

2
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2 2

T
t

t

T T
V I P V I t dt
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
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  (2-40) 

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  第 2 章 宽输入范围的 RDCX 电路方案设计 

22 

 

上式中，PBat 为电池侧输入功率，为 Iin 输入电流，将式(2-40)整理后可得： 

 
r

Bat s 2
p p p p

0
Bat r r r

2 2
sin 2 cos

T
P T

I t d t I
V T T T

  
 

   
= − =   

   
  (2-41) 

根据式(2-38)与式(2-41)可得 Ip 的表达式，结果如下所示： 

 
( )

2 2 2 2 2
Bato tr _p2 2 2 2 Bat s

p p p p p 2 2 2

d Bat r

4
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4

C V P T
I I I

t V T
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 = + = +  (2-42) 

在半个开关周期内，原边开关管仅在模态一（t0 – t1）中导通。所以在计算导通损耗时，

仅需考虑模态一（t0 – t1）时段内的导通电流。在半个开关周期内，流经原边开关管的电流

有效值表示为： 
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r
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22
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T
t

t
i t dt IT

I
T T

+

= = 


 
(2-43) 

将式(2-42)的结果代入式(2-43)，即可获得流经原边开关管的电流有效值： 

 
( )

2 2 2 2
Bat ro tr _p Bat s

prms 2 2

d s Bat r
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8

C V T P T
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对于三端口 DCX 电路中采用倍压整流拓扑的主要副边与辅助副边而言，其开关管的

导通损耗模型可用相同的方式求得。以主要副边的谐振腔为例，其电流表示为： 

 ( ) r
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 (2-45) 

在恰好实现副边开关管的零电压开通时，在 t0时刻满足： 

 ( ) ( )
( ) So tr _s

s 0 s s

d

2
sin

C V
i t I

t
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
= =  (2-46) 

与原边的全桥结构不同的是，副边采用的是倍压整流结构，所以根据能量守恒列出的

等式有所变化，具体表现为在半个谐振周期内施加在谐振腔上的电压仅为端口电压 VS 的

二分之一，如式(2-47)所示。 
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整理后得： 
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同理有： 

 
( )

2 2 2 2 2
So tr _s2 2 2 2 S s

s s s s s 2 2 2

d S r

4
sin cos

C V P T
I I I

t V T


 = + = +  (2-49) 

与式(2-43)类似，流经主要副边的开关管的电流满足：  
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(2-50) 

将(2-49)代入(2-50)，流经主要副边开关管的电流有效值可以表示为： 
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类似的，流经辅助副边开关管的电流有效值可以表示为： 
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得到流经原边、主要副边和辅助副边开关管的电流有效值后，容易求得原边、主要副

边、辅助副边开关管的导通损耗： 
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 (2-53) 
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观察上述表达式，发现影响器件导通损耗的参数分为三部分，分别为受器件应用场景

限制的 VBat、PBat、VS、PS、VA、PA等端口输入输出参数；开关过程相关的 Ts、Tr、td 等规

格参数；以及 Co(tr)_p、Rds_p、Co(tr)_s、Rds_s、Co(tr)_a、Rds_a 等所用功率器件的参数。 

由于电路的电压与功率已经确定，所以除了器件选型外，在参数设计时仅需确定开关

频率与死区时间。提高开关频率减小电路中电容与电感等无源器件的体积是实现高功率密
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度的常用方法，参考现有的高功率密度谐振变换器，将开关频率 fs 确定为 1MHz，并将死

区时间 td 设定为 60ns[51][58]。即有： 

 s

s

1
1000nsT

f
= =  (2-56) 

 d 60nst =  (2-57) 

由图 2.12 和图 2.14 可知开关周期 Ts 为 DCX 电路谐振周期 Tr 与死区时间 td 之和，由

此获得在上述参数下电路的谐振周期： 

 r s d2 880nsT T t= − =  (2-58) 

观察式(2-53)-(2-55)可以看到，DCX 电路中器件的导通损耗同时与器件的导通电阻 Rds

及等效结电容 Co(tr)有关，任一参数的增大都会导致器件导通损耗的增加。而功率 MOSFET

（Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor）中这两个参数并不是孤立存在的。对

电压等级相同、且工艺相同的 MOSFET 器件而言，其导通电阻与等效结电容的乘积近似

为一个常数，该常数用 NFoM（New Figure of Metric）表示[58][59]： 

 ( )ds o tr
R C NFoM =  (2-59) 

将式(2-59)代入式(2-53)-(2-55)，把参数 Co(tr)消去后即可获得 DCX 各端口功率器件导

通损耗与导通电阻 Rds的关系式： 
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由(2-60)~(2-62)可知 DCX 各端口导通损耗的表达式是以导通电阻 Rds为变量的对勾函

数，根据基本不等式可得各端口导通损耗的最小值： 
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由此可见在电路工况确定后，DCX 电路中各端口的最小导通损耗仅由死区时间 td 与

器件参数 NFoM 确定。其中死区时间 td 被电路的开关频率限定，在固定的开关频率和相同

的功率下，过大的死区时间会显著增大无源器件与变压器绕组的导通损耗。所以为了降低

电路的导通损耗，应选用 NFoM 值更小的器件。 

2.2.3 基于器件参数的 DCX 方案优选 

商业器件的 NFoM 值与耐压的关系如图 2.16 所示[60]，对于产品化硅器件而言，其

NFoM 值将随器件耐压的降低而显著降低。低压器件具有更低的 NFoM，因此使用低压器

件可以降低电路的导通损耗。而系统的耐压一定，使用低压器件需要器件串联。 

 

图 2.16  产品化硅器件 NFoM 值与耐压的关系[60] 

当低压器件串联时，定义串联支路上的开关管数量为 n，单个开关管的导通电阻为 Rds，

其等效结电容为 Co(tr)。串联支路上的开关管同步开通或关断，两种状态下串联器件的等效

电路如图 2.17 所示。当串联支路所有开关管同步开通，此时于串联支路的等效导通电阻

为： 

 ds_eq dsR R n=   (2-66) 

由图 2.12 所示的电路模态图可知，当串联支路所有开关管同步关断后，励磁电流将对

所有开关管的结电容进行充放电。在死区时间内，串联支路的等效结电容表示为式(2-67)：  
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( )

( )o tr

o tr _eq

C
C

n
=  (2-67) 

  

(a) 串联支路导通  (b) 串联支路关断 
 

 

图 2.17  器件串联时不同状态的等效电路 

当器件串联使用时，串联支路的等效导通电阻 Rds_eq 会等比增大，而等效结电容 Co(tr)_eq

则会缩小相应倍数。若将串联的器件等效成单个高压器件，则该等效的高压器件的 NFoM

值与串联所用低压器件相等，如图 2.18 所示。 

 

图 2.18  低压器件串联后的等效 NFoM 值 

器件串联后的等效 NFoM 值不变，因此通过低压器件串联代替高压器件的方式可以减

小 DCX 电路的导通损耗。对于 DCX 电路的原边而言，由于输入电压即电池电压在 40-60V

范围内波动，考虑一定的余量，将原边的器件耐压定为 80V。此时能直接使用 80V 耐压的

器件，也可将 NFoM 值更小的 40V 器件串联使用。 

由前述分析可知，电池电压 VBat 为 40V、满载 3kW 输出是最恶劣的工况，根据式(2-

60)绘出了该工况下采用这两种电压等级的器件时，导通损耗与器件等效电阻之间的关系，

如图 2.19 所示。由图可知，在一定的范围内，等效电阻 Rds_eq 越小，器件的导通损耗也越

小。若要达到极限的最小损耗，采用 40V 器件能获得更小的损耗谷底值。而根据效率要
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求，仅需将原边 MOSFET 的损耗控制在总功率的 0.45%附近，此时两种方案下所需的等

效电阻几乎相同。 

 

图 2.19  电路原边器件导通损耗与等效导通电阻的关系曲线 

对于相同电压等级、相同工艺的功率 MOSFET 器件而言，其导通电阻 Rds 与所用的有

源区面积（Active Area）A 的乘积近似为一个常数，该常数用比导通电阻 Rds,sp 表示[61]： 

 ds,sp dsR R A=   (2-68) 

在实验室内对不同部分电压等级的 Infineon 商业器件进行了估测，得到不同耐压器件

的比导通电阻如图 2.20 所示。 

 

图 2.20  部分商业器件的比导通电阻评测结果 

利用器件比导通电阻这一参数，即可在 DCX 电路导通损耗模型的基础上，评估不同

电压等级器件在达到相同的损耗时所需的有源区面积。由式(2-66)可知，当 n 个器件串联

使用时，器件的等效电阻将变为单个器件的 n 倍。同时串联器件的等效源区面积也将增大

到单个器件有源区面积的 n 倍： 

 eqA A n=   (2-69) 
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将式(2-66)与式(2-69)代入式(2-68)，即可获得器件串联使用时，等效导通电阻与其等

效有源区面积之间的关系： 

 

2

ds,sp

ds_eq

eq

R n
R

A


=  (2-70) 

将式(2-70)代入式(2-60)，得到 DCX 电路导通损耗与器件有源区面积的关系式(2-71)： 

 

22 2 2 2
eq_p ds,spBat r P Bat s

Pcon 2 2 2

d s ds,sp Bat r eq_p

4

4

A n RV T NFoM P T
P

t T n R V T A


= +  (2-71) 

据此绘出在使用不同电压等级的器件时，DCX 电路原边的导通损耗和所用芯片有源

区面积的关系曲线，如图 2.21 所示。其中实线为根据当前可购买的商业产品所评估获得的

曲线；虚线则为根据当前器件厂商已给出手册但是缺乏购买途径的产品，在假定封装工艺

相同的情况下预测参数并获得的曲线。 

 

图 2.21  DCX 电路原边器件导通损耗与器件有源区面积的关系曲线 

从图 2.21 中看到，随着器件并联数的增加，开关管的导通损耗得以减小，但所需的有

源区面积将会快速增加。这就导致在导通损耗略微降低的同时，系统的功率密度会被大幅

牺牲。在 0.45%的目标损耗下，若考虑未上架的产品，80V 器件在功率密度上更具有优势，

所以在电路原边侧选用 80V 电压等级的功率器件。 

对于高压输出的副边和辅助副边而言，同样利用比导通电阻，分别得出这两个端口的

导通损耗与所需的有源区面积的关系式： 

 

22 2 2 2
eq_s ds,spS r S S s

Scon 2 2 2

d s ds,sp S r eq_s

2

2

A n RV T NFoM P T
P

t T n R V T A


= +  (2-72) 
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22 22 2
eq_a ds,spA sA r A

Acon 2 2 2

d s ds,sp A r eq_a

2

2

A n RP TV T NFoM
P

t T n R V T A


= +  (2-73) 

由 2.1 节的分析可知，为了提高 RDCX 方案用在升压逆变前级时的效率，采用了变母

线电压的控制策略，通过限制调压电路的功率来提升系统效率。所以相对于 DCX 电路主

要副边而言，其辅助副边传递的功率较小。即使在电池电压最低时，DCX 电路辅助副边的

谐振腔电流只为主要副边的一半。所以在参数设计时仅需重点考虑 DCX 电路主要副边的

优化设计，其辅助副边则根据主要副边的设计略做调整即可。 

图 2.22 与图 2.23 分别给出了在低压器件串联使用时，DCX 电路主要副边的导通损耗

与所用器件的等效导通电阻及有等效源区面积之间的关系曲线。 

 

图 2.22  主要副边器件导通损耗与等效导通电阻的关系曲线 

 

图 2.23  主要副边器件导通损耗与器件有源区面积的关系曲线 
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从图 2.23 中看到，对于高压输出的主要副边而言，能得到与原边相同的结论：在 0.45%

的目标损耗下，若考虑未上架的产品，80V 器件在功率密度上更具有优势。所以在 DCX

电路的副边与主要副边同样选用 80V 电压等级的功率器件。 

2.3 本章小结 

本章分析了 RDCX 电路的工作原理，并针对电池升压逆变前级这一特殊应用场合对

电路的参数与控制策略做了优化。首先，分析并计算了 RDCX 电路在满足抑制输入电流纹

波要求下所需的最小调压能力。其次，为了减小调压电路产生的损耗，通过变母线电压的

控制策略合理设计 DCX 电路中 VBat、VS 和 VA电压增益比。在保留抑制输入电流纹波能力

的同时最大限度地减小调压电路传递的功率，以提高系统效率。 

随后，分析了 RDCX 电路中三端口 DCX 电路的工作模态，并以此获得基于端口功率

与端口电压的开关管导通损耗模型。通过该导通损耗模型可知，使用低 NFoM 的低压器件

串联代替高压器件可以实现更低的导通损耗。最后利用比导通电阻这一工艺参数，获得了

DCX 电路导通损耗与其有源区面积之间的关系，综合评估开关管的导通损耗与样机的功

率密度优选功率器件。 

 
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 第 3 章 基于低压元胞的 RDCX 电路结构设计 

31 

 

3 基于低压元胞的 RDCX 电路结构设计 

3.1 基于低压元胞的 DCX 电路拓扑 

3.1.1 低压元胞串联的 DCX 副边结构 

在上一章的分析中，已经综合评估开关管的导通损耗与样机的功率密度优选功率器件，

并选定了 80V 器件作为 DCX 电路的副边的开关管。如果将开关管直接以图 2.18 的形式直

接串联，在实际应用中可能会因为开关管及驱动芯片的参数不一致产生均压问题。若不对

其加以控制，极有可能出现部分开关管关断电压高于其耐压的情况。为了令低压器件在串

联使用时能实现均压，以电路串联的方案代替开关管直接串联的方案，并将由低压器件构

成的全桥或半桥结构定义为低压元胞，如图 3.1 所示。通过变压器绕组之间的耦合关系，

各元胞得以实现均压。 

 

图 3.1  低压元胞串联的 DCX 副边结构 

在低压元胞串联的方案下，DCX 电路副边从单个高压半桥的结构变为多个低压半桥

串联的结构，每个低压半桥均拥有自己的谐振腔。假设电路死区时间 td 固定，定义 DCX

主要副边单个开关管的等效结电容为 Co(tr)_s、DCX 主要副边开关管的数量为 ns。在开关管

直接串联的结构中，在死区时间内的等效结电容为单个器件的 1/ns，所需的关断电流满足： 

 

( )o tr _s

S

s
Lm_s

d

2
C

V
n

I
t

 

=  
(3-1) 

在元胞串联的结构中，每个元胞半桥电压为器件串联方案的 1/ns，此时所需的关断电
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流满足： 

 
( )

( )
S

o tr _s

s
Lm_sLm_s Cell

d

2
V

C
n

I I
t

 

= =  
(3-2) 

所以当 DCX 电路副边结构从开关管串联调整为元胞串联后，谐振腔的电流波形与原

来保持一致。 

根据前一章节中的设计方法，DCX 的原边与副边均采用 80V 器件。原边采用全桥结

构，设计两匝变压器原边绕组；副边采用倍压整流结构，单个倍压整流元胞对应一匝变压

器绕组。根据上一章设计获得的 DCX 电路增益比，将变压器匝比定为： 

 P S A: : 2 : 7 : 2N N N =  (3-3) 

因此，变压器副边共有七个主要副边的低压元胞与两个辅助副边的低压元胞。 

3.1.2 低压元胞并联的 DCX 原边结构 

由于电池侧的电压范围为 40-60V，在 3kW 的输出功率下，低压电池侧的输入电流最

高将接近 80A，所以流经变压器原边绕组的电流也将达到这一数量级。为了减小变压器绕

组的导通损耗，需要通过绕组并联的方式减小变压器原边绕组的电流密度。但在平面变压

器中，并联绕组漏感的不一致会产生较为严重的均流问题[62]。为了使得并联绕组之间能实

现更好的均流，以低压元胞并联的方案代替绕组的并联，如图 3.2 所示。 

 

图 3.2  低压元胞并联的 DCX 原边结构 
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由于低压元胞中的谐振电感由漏感提供，谐振腔的阻抗极小，以元胞并联的形式引入

开关管的导通电阻等外部阻抗，能大幅减小谐振腔的阻抗差异，从而更容易实现原边绕组

的均流。 

根据 DCX 电路原边器件导通损耗模型（图 2.19），若要在满载时将电路原边开关管的

导通损耗限制在总功率的 0.45%，需要将原边的导通电阻限制在 0.65mΩ 以内。对现有的

功率 MOSFET 产品[60]进行了调研，发现至少需要四颗 5mm *6mm 封装的 80V 器件并联，

所以将 DCX 原边并联的元胞数定为四个。 

3.2 调压电路方案选择 

3.2.1 级联三电平 BUCK  

本文选用的 RDCX 方案使用 BUCK 电路用于输出侧电压的调整。若 BUCK 电路直接

采用两电平方案，需使用 150V 耐压的开关管。为了能实现高功率密度，需通过增大 BUCK

电路开关频率的方式减小电感的伏秒，从而减小电感的体积。但是由于高压 MOSFET 的

开关特性较差、反向恢复损耗严重，在高频工况下会造成严重的损耗。 

多电平方案可以在保证高效率的同时降低电感的伏秒，从而大幅减小电感体积[63]。除

此之外，在多电平方案下开关管的电压应力更小，于是可使用性能更优的低压器件，进一

步减小电路的损耗。由于 DCX 电路中低压元胞的输出天然隔离且均压，所以选择级联三

电平 BUCK 方案作为 RDCX 的调压电路，实现输出电压的调整，如图 3.3 所示。其中，两

个 DCX 辅助副边元胞的输出电压分别记为 VA1 与 VA2。 

 

图 3.3  独立输出的 DCX 辅助副边与级联三电平 BUCK 

级联三电平 BUCK 的具体电路图及相关参数的命名如图 3.4 所示，其中 VBUCK1 与

VBUCK2 分别为两个半桥的输出电压，VSW为这两个电压之和，并定义单路半桥的开关周期

为 Tbuck。在理想情况下输入电压 VA1 与 VA2 保持稳定且相等，此时电路的主要工作波形如
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图 3.5 所示，输入电压 VA1 与 VA2、输出电压 VR 与占空比 D 之间满足：  

 ( )R A1 A2V V V D= +   (3-4) 

 

图 3.4  级联三电平 BUCK 

  

(a) 0 < 𝐷 < 0.5  (b) 0.5 ≤ 𝐷 < 1 
 

图 3.5  级联三电平 BUCK 工作时的主要波形 

当级联三电平 BUCK 电路工作时，其两个半桥采用共同占空比控制，并错相 180 度，

而电感左侧的电压 VSW 满足： 

 SW BUCK1 BUCK2V V V= +  (3-5) 

从图 3.5 中看到，VSW 频率为 VBUCK1 与 VBUCK2 频率的两倍，多电平电路的倍频效果得

以实现。 
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3.3 基于低压元胞的 RDCX 电路 

 

图 3.6  基于低压元胞的 RDCX 电路 

综合上述分析，基于低压元胞的 RDCX 电路具体结构如图 3.6 所示，每个低压元胞均

采用 80V 器件构建。其中 DCX 电路的原边采用 4 路全桥元胞并联，每个元胞有两匝绕组；

DCX 电路的主要副边采用 7 路半桥元胞串联，每个元胞对应一匝绕组；DCX 电路的辅助

副边共有两路独立输出的半桥元胞，后接级联三电平 BUCK 用于调压。 

3.4 高频平面变压器设计 

在有隔离需求的应用场合中，越来越多的方案采用高频变压器提高变换器的功率密度。

相较于传统变压器，高频变压器拥有尺寸小、散热好、漏感便于控制等优点[64]。变压器的

损耗往往是除功率器件损耗外的第二大损耗来源，为了能实现更高的效率及功率密度，需

要对 DCX 所用的高频平面变压器进行优化设计。 

3.4.1 磁芯材料与磁芯结构选择 

变压器的损耗包含磁芯损耗与绕组损耗两个部分，其中磁芯损耗 Pcore可通过磁芯的损
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耗密度 Pv 与磁芯的体积 Vcore 计算获得。在磁芯内部损耗密度均匀的情况下，磁芯损耗满

足： 

 core v coreP P V=   (3-6) 

磁芯的损耗密度 Pv与磁芯材料、磁通变化频率 f 以及磁通变化量 Bm 有关。如式(3-7)

所示，相同材料下磁芯的损耗密度可由斯坦梅兹方程近似获得，其中 Cm、x、y 为与材料

相关的常数[65]。 

 m m

x y

vP C f B=  (3-7) 

为了能减小变压器的磁芯损耗，对多种磁材料在 1MHz 下损耗密度 Pv 与磁通变化量

Bm 的关系进行了评估[66]-[70]，结果如图 3.7 所示： 

 

图 3.7  不同磁材料在 1MHz 下的损耗密度曲线[66]-[70] 

从上图中看到，在 1MHz 的开关频率下磁芯材料 DMR51W 有更小损耗密度，所以本

次采用 DMR51W 作为变压器的磁芯材料。 

在平面变压器中，常用的磁芯结构有 UI 结构和 EI 结构两种。如图 3.8(a)所示，UI 结

构磁芯中原副边绕组分布在两个磁柱上，虽然减小了 PCB 的层数，但是所用的面积将大

幅增加。同时由于 UI 结构磁芯的 I 片中流经的磁通与中柱磁通相同，为了保证磁通密度

均匀分布需要采用更厚的 I 片，从而造成体积的浪费[71]。而 EI 结构的磁芯中原副边绕组

堆叠放置，且该结构下流经 I 片的磁通仅为中柱磁通的二分之一，从而变压器体积得以减

小，EI 结构的磁芯如图 3.8(b)所示。为了能实现更高的功率密度，本方案选用 EI 型磁芯用
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于构建 DCX 电路的平面变压器。 

Φ

Φ

 

(a) UI 结构 

Φ

Φ/2 Φ/2

 

(b) EI 结构 

图 3.8  两种常用平面变压器磁芯结构 

3.4.2 变压器绕组结构设计 

由于 DCX 电路的主要副边采用的是倍压整流结构，在 40V 输入、3kW 输出时电路副

边的谐振腔电流有效值将达 20A。同时在原边选用 4 个全桥元胞并联后，谐振腔的电流有

效值与副边接近。所以为了设计方便并保证效率，电路原边与电路主要副边的绕组选用一

层一匝的平面绕组结构，而辅助副边的电流较小，选用一层两匝的平面绕组结构。 

在高频平面变压器中，由于绕组之间距离较近且绕组电流的频率较高，在评估绕组损

耗时需考虑临近效应与趋肤效应带来的额外损耗。考虑了临近效应与趋肤效应后，高频平

面变压器绕组的交流系数 Kac 可用式(3-8)表示，式中第一项体现了高频电流在绕组中产生

的趋肤效应，第二项体现了不同绕组之间产生的临近效应[64]。 

 ( )
2sinh sin sinh sin

2 1
2 cosh cos 2 cosh cos

acK m
     

   

+ −
= + −

− +
 (3-8) 

其中 ξ 与绕组结构及电流有关，由绕组铜厚 h、绕组磁导率 μ、绕组电阻率 ρ、流经绕

组电流的角频率 ω 共同决定，定义如下： 

 2

h




 

=



 
(3-9) 
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式(3-8)中的参数 m 则由绕组边界的磁动势决定，定义绕组上边界的磁动势为 Ftop，下

边界的磁动势为 Fbottom，则 m 可表示为： 

 
top

top bottom

F
m

F F
=

−
 (3-10) 

由于绕组结构受限于工艺，若要减小绕组的交流系数，应减小绕组上的磁动势以降低

邻近效应造成的损耗。所以令原副边的绕组充分交错，如图 3.9 所示：原边绕组用 P 表示，

下标表示第 n 组并联绕组；副边和辅助副边的绕组分别用 S 和 A 表示。 

 

图 3.9  充分交错的变压器绕组结构 

从上图中看到，若将所有绕组均绕制在同一变压器上，则至少需要使用 16 层 PCB。

由于多层 PCB 板的价格较高，所以将单个磁芯上的绕组拆分到两个磁芯上，从而得以节

省成本，如图 3.10 所示。 

 

图 3.10  拆分后的变压器绕组结构 

3.4.3 结合仿真工具的平面变压器结构设计 

在高频平面变压器的设计中，变压器的磁芯损耗、绕组损耗及变压器尺寸这三个参数

互相制约。为了实现更高的功率密度，文献[72][73]通过建立变压器的损耗模型与体积模

型，在预期的变压器损耗下获得最小体积的变压器结构。但是这些方案在评估变压器磁损

时，均直接使用式(3-6)，即假定磁芯内的磁通分布均匀。然而，在高频应用下，磁通同样

存在趋肤效应，即磁通会往中柱的边缘聚集[74]。所以，在实际应用中式(3-6)不再成立。为
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了更为准确地计算磁损，应将磁芯分为 n 个部分，独立评估各部分的磁损后求和，如下式

所示：  

 ( )( )core v nm n
P P B V=   (3-11) 

其中 Pv 为以磁通密度为变量的函数，Bm(n)为第 n 块区域的磁通密度，Vn 为第 n 块区

域的体积。由于磁芯内的磁通密度分布难以通过解析获得，所以利用仿真工具获得磁芯各

部分的磁通密度，并通过式(3-11)定量计算磁芯损耗。考虑到磁通密度的仿真过程较为繁

琐，所以首先要对变压器磁芯的大致形状进行限定。为了实现更高的功率密度，令变压器

I 片的厚度与 PCB 上最高的器件一致，如图 3.11 所示。 

 

图 3.11  根据器件确定 I 片厚度 

在本方案中，最高器件为隔离运放，其高度为 2.2mm。保留了一定裕量后确定所用 I

片的厚度 hI 为 1.7mm： 

 I Device Margin 1.7mmh h h= − =  (3-12) 

根据式(2-33)-(2-34)所示的谐振腔电流近似表达式，以及图 3.6 所示的原边 4 个全桥元

胞并联、副边倍压整流元胞串联的元胞化 RDCX 结构，得以近似求得满载下原副边变压器

绕组电流的最大值： 

 ( )
( )

max

prms max

Bat min

1
20.8A

4 2 2

P
i

V


   =  (3-13) 

 ( )
( )

max

srms max

min

1
20.2A

2o

P
i

V
   =  (3-14) 

设定绕组电流密度 J 为 2.5A/mm2，在 PCB 铜厚 hPCB 选择 0.105mm（3oz）的情况下，

求得所需的变压器绕组宽度 W： 

 
( )prms max

PCB

8mm
i

W
J h

= 


 (3-15) 

由于电池电压范围为 40-60V，根据经验限定磁芯的最大平均磁通密度为 70mT。根据

···

···

hI hDevicehMargin
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图 2.14 所示的电路工作模态与式(2-56)-(2-58)所示的相关参数，获得磁芯中柱所需的有效

截面积 Ae： 

 ( )
s d

Bat max
2

P m

2

2 101mm
2

T t
V

Ae
N B

−


= =


 (3-16) 

在 EI 结构的磁芯中，在确定的中柱截面积下能采用不同形状的磁芯中柱。如图 3.12

所示，可直接采用圆形中柱，也可将其拉长成跑道形。 

  

(a) 圆柱形中柱  (b) 跑道形中柱 
 

图 3.12  EI 结构下不同磁芯中柱形状 

为了定量描述中柱形状，定义 R 为跑道形中柱圆弧边的半径、定义 L 为跑道形中柱直

边的长度，如图 3.13 所示。当直边长度 L 为零时，中柱形状即从跑道形退化成圆形。在磁

芯中柱截面积 Ae 确定的情况下，其直边长度 L 可由圆弧边的半径 R 定量求得，如式(3-17)

所示： 

 
2

2

Ae R
L

R

−
=  (3-17) 

L

R
W

 

图 3.13  中柱形状尺寸定义 

根据式(3-17)可知，中柱直边长度 L 与圆弧边的半径 R 一一对应。为了描述方便，在

下文中均以圆弧边的半径 R 描述中柱形状。图 3.14 给出了在平均磁通密度相同时（70mT），

不同中柱形状磁芯的磁通分布仿真结果。 

从图 3.14 中发现随着磁芯中柱半径的增大，磁芯中柱和 I 片转角处出现了显著的磁通
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聚集现象。根据式(3-7)所示的斯坦梅兹方程，预估这将产生极为严重的磁损。为了使磁通

密度更加均匀，应让磁芯中柱圆弧边的半径 R 减小。但从图 3.12 中看到，随着中柱半径

的减小，绕组长度将会变大，从而产生更大的导通损耗。 

 
(a) R=2.1mm 

 
(b) R=3.8mm 

 
(c) R=5.8mm 

图 3.14  不同中柱形状下的磁通分布仿真 

为了综合评估磁芯结构对变压器损耗的影响，满载工况下利用 ANSYS 仿真工具分别

评估了不同结构变压器的磁芯损耗与绕组损耗。在仿真模型中导入磁芯材料的损耗密度曲

线，并在变压器绕组上添加满载工况对应的电流激励，即可通过仿真直接读取该变压器的

磁芯损耗与绕组损耗。图 3.15 为不同输入电压下单个变压器磁芯的损耗仿真结果。综合评

估了不同输入电压下的变压器损耗后，将磁芯中柱形状确定为： 

 3.1mmR =  (3-18) 

 11.5mmL =  (3-19) 
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(a) 40V 输入 

 

(b) 60V 输入 

图 3.15  不同输入电压下单个变压器损耗的仿真结果 

3.5 本章小结 

本章首先设计了基于低压元胞的 RDCX 电路结构。针对器件直接串联使用时会出现

的均压问题，在 DCX 电路的主要副边以低压元胞串联方案代替开关管直接串联方案。针

对因为漏感不一致可能导致的并联绕组不均流问题，在 DCX 电路的原边采用了低压元胞

并联的方案。同时，利用辅助副边中低压元胞输出天然隔离且均压的特性，采用级联三电

平 BUCK 方案减小调压电路的电感量。 

其次，对 DCX 电路的高频平面变压器进行了设计。通过绕组交错的方式减小了临近

效应造成的交流损耗。借助有限元仿真工具，对变压器磁芯损耗和绕组损耗进行评估，从

而实现高频平面变压器结构在宽输入电压范围应用场景下的优化设计。 
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4 实验验证 

根据第二、三章的设计结果，搭建了一台 3kW 的实验样机，输入电压范围为 40-60V，

输出电压则根据输入在 330-430V 之间波动。样机的照片及尺寸如图 4.1 所示，样机功率

密度达到了 1.2kW/in3。在将磁芯拆分成两个后，样机的原理图如图 4.2 所示。其中磁芯 1

包含 2 个原边全桥元胞与 4 个主要副边半桥元胞；磁芯 2 包含 2 个原边全桥元胞、3 个主

要副边半桥元胞、辅助副边及调压部分。 

 

图 4.1  样机照片 

 

图 4.2  样机原理图 
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由于在电路设计时发现开关管的结电容过大，所以通过增加死区时间减小开关管所需

的励磁电流，并将 DCX 部分的开关频率降低到 800kHz，令开关管在更小的关断电流下以

更低的频率工作。调整后的样机关键参数如表 4.1 所示。 

表 4.1  RDCX 样机关键参数 

参  数 数  值 

满载功率 3kW 

输入电压范围 40-60V 

输出电压范围 330-430V 

谐振电容 8μF 

谐振电感 4nH 

DCX 频率 800kHz 

DCX 原边、主要副边开关管 BSC030N08NS5 

DCX 辅助副边开关管 BSZ070N08LS5 

BUCK 电感 25μH 

BUCK 频率 100kHz 

BUCK 开关管 BSZ070N08LS5 

磁芯材料 DMR51W 

变压器匝比 NP : NS : NA 2:7:2 

4.1 电路工作状态验证 

DCX 电路的简化原理图如图 4.3 所示。定义图中原边右桥臂下管为 SP1，其驱动电压

为 VGS_P1，其 DS（Drain to Source）电压为 VDS_P1。定义原边谐振腔的电流为 ip，副边谐振

腔的电流为 is。 

 

图 4.3  DCX 电路简化原理图 

图 4.4 给出了 DCX 电路在不同工况下的实验波形。观察不同输入电压及负载状况下的

电流波形后看到，原边开关管 SP1 的驱动信号均在其 DS 电压下降到零时才开始上升，说

明该 DCX 电路工作时在全工况下实现了开关管的零电压开通。 
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(a) 40V 输入，轻载 (b) 40V 输入，重载 

  

(c) 60V 输入，轻载 (d) 60V 输入，重载 
 

图 4.4  DCX 在不同工况下的波形 

RDCX 电路中级联三电平 BUCK 的电路原理图如图 4.5 所示， VBUCK1 与 VBUCK2 分别

为两个半桥的输出电压，VSW为这两个电压之和。电路中两个半桥采用共同占空比控制并

错相 180 度，定义单个桥臂的占空比为 D。 

 

图 4.5  级联三电平 BUCK 原理图 

在电池侧电压为 40V 时，测试了级联三电平 BUCK 在不同占空比下的工作波形，如

图 4.6 所示。可以看到每个半桥输出的方波频率均为 100kHz，且相互之间错相 180 度，两

200ns/div

VDS_P1: 20V/div
VGS_P1: 5V/div

ip: 20A/div

is: 20A/div

VDS_P1: 20V/div
VGS_P1: 5V/div

ip: 20A/div

is: 20A/div

200ns/div

200ns/div

VDS_P1: 50V/div VGS_P1: 5V/div

ip: 20A/div

is: 20A/div

200ns/div

VDS_P1: 50V/div
VGS_P1: 5V/div

is: 20A/div

ip: 20A/div
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者叠加之后即产生了频率为 200kHz 的方波。当占空比 D 大于 0.5 后，经过叠加后 VSW电

压产生了直流偏置，而方波的峰峰值保持不变，说明该多电平电路成功实现了减小电感伏

秒的效果。 

 

(a) 测试条件：D=0.2 

 

(b) 测试条件：D=0.7 

图 4.6  调压电路在不同工况下的波形 

4.2 闭环功能实现 

该 RDCX 电路用于低压电池升压逆变的前级，测试闭环功能时应当在逆变负载下进

行。但是由于缺乏实验条件，所以通过负载跳变的方式验证样机的闭环功能。 

当 RDCX 电路工作在电池放电模态时，样机需要有抑制输入电流纹波的能力。然而，

在实际实现中由于输入侧电流过大，为了便于采样，选用了控制输出电流的方案。RDCX

在电池放电时的控制框图如图 4.7 所示，在控制上同时采样高压侧的电压与电流实现双环

控制。在忽略电路损耗的情况下，根据能量守恒定律可以获得： 

 Bat Bat BUS BUSV I I V =   (4-1) 

在图 4.7 的控制环路下，输出电流将被控制成直流，而电池侧电压也为恒定，所以此

2μs/div

VSW: 50V/div

iL: 5A/div

VBUCK1: 50V/div

VBUCK2: 50V/div

2μs/div

VSW: 50V/div

iL: 5A/div

VBUCK1: 50V/div
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时母线电压纹波的百分比即为电池侧电流纹波的百分比。在母线电容足够大的情况下，仅

需将流入母线的电流控制成直流，就能将电池侧的二倍工频纹波抑制在一个很小的范围内。

为了抑制输出电流纹波，应采用较慢的电压环将电流环的参考限制为近似恒定。放电模式

下的负载跳变测试如图 4.8 所示，测试时所用的母线电容值为 1000μF。 

 

图 4.7  RDCX 在电池放电模态的控制框图 

 

图 4.8  放电模式下负载跳变测试 

从图 4.8 中可以看到，在双环控制策略下，负载跳变后，母线电流缓慢上升，母线电

压跌落。由于 RDCX 输出的 VS 部分保持恒定，所以这部分跌落的电压完全由 RDCX 电路

输出的 VR 部分承担。经过一段时间调整后，母线电压恢复到参考值，电路的输出重新达

到稳态。 

当 RDCX 电路工作在电池充电模态时，其电池侧电压由电池决定，母线电压则由反向

工作的 DC-AC 变换器决定，所以该 RDCX 电路仅需实现恒流充电的功能，其控制框图如

图 4.9 所示。充电模式下的母线电压跳变测试如图 4.10 所示，测试时所用的母线电容值为

HvPWM

DCX

BUCK

Gi Hio

+

VBUS

-

Iref

Gp

+

VR

-

IBUS

+

VBat

-

Vref

+

VS

-

IBat

50ms/div

VBUS: 50V/div

VR: 50V/div

IBUS: 2A/div

ip: 20A/div
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1000μF。在母线电压出现跳变后，母线电流出现短暂波动后重新达到稳态，且调压电路的

输入承担的母线电压 VR 的变化量，说明实验结果符合预期。 

 

图 4.9  RDCX 在电池充电模态的控制框图 

 

图 4.10  充电模式下母线电压跳变测试 

4.3 效率测试与损耗分析 

在电池放电模式下，根据图 4.11 所示的变母线电压控制策略，对 RDCX 电路的效率

进行了测试，测试结果如图 4.12 所示。 

 

图 4.11  变母线电压控制策略 
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图 4.12  变母线电压策略下的效率测试结果 

如图 4.12 所示，在不考虑驱动损耗的情况下，样机达到了 98.3%的峰值效率。在 60V

输入时电路的满载效率为 98.0%，但是电路在 40V 输入时的满载效率仅为 97.4%。所以对

40V 输入，满载输出的工况进行了损耗分析，如图 4.13 所示。 

 

图 4.13  40V 输入、满载输出下的电路损耗分析 

从图 4.13 所示的损耗分布中看到，在 40V 输入下电路的主要损耗来源为原副边开关

管的导通损耗与变压器绕组的导通损耗，这是 40V 输入满载工况下谐振腔电流过大导致

的。而调压电路处理的功率较小，在满载下的损耗仅为 5W，达到了利用 RDCX 方案提高

电路总效率的预期。 

4.4 本章小结 

根据前两章的设计结果，搭建了一台 3kW 的实验样机，其输入电压范围为 40-60V，

输出电压则根据输入在 330-430V 之间波动，样机的功率密度达到了 1.2kW/in3。对 DCX

电路及调压电路工作时的主要波形进行了测试，并通过负载跳变验证了样机的闭环功能。

最后在电池放电模式下测试了不同输入电压对应的效率曲线，在 40V 输入时样机能达到

98.3%的峰值效率与 97.4%的满载效率，在 60V 输入时样机达到了 98.0%的满载效率。该

样机的功能测试与效率测试结果达到预期，验证了本文提出方案的有效性。 
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5 总结与展望 

5.1 全文工作总结 

本文针对用于小型电池储能系统的高效高密度升压 DC-DC 变换器进行了研究，主要

研究工作可以概括为以下几点： 

1) 针对用于升压逆变前级的隔离型 DC-DC 变换器，对现有的宽输入范围高增益方案进

行了调研。分析了现有方案的优缺点，并以此确定采用 RDCX 方案实现电池电压与高

压母线之间的高效变换。 

2) 针对升压逆变前级这一特定应用场景，在考虑了抑制输入侧二倍工频电流纹波的需求

后，通过变母线电压的控制策略减小 RDCX 方案下被调压部分处理的功率，最大程度

地减小了电路的损耗。 

3) 对于 RDCX 方案中的三端口 DCX 电路，分析并建立了基于端口功率与端口电压的开

关管导通损耗模型。利用比导通电阻这一工艺参数，获得器件导通损耗与有源区面积

之间的关系，通过综合评估开关管的导通损耗与样机的功率密度优选功率器件。 

4) 针对器件串联可能带来的均压问题以及绕组并联可能带来的均流问题，通过元胞化方

案对 RDCX 电路进行了优化。并利用低压元胞天然隔离的特性，采用多电平 BUCK 方

案减小调压电路所需电感的理论值。 

5) 针对 DCX 电路中使用的高频平面变压器，借助有限元仿真工具对变压器磁芯损耗和

绕组损耗进行评估，实现高频平面变压器结构在宽输入电压范围应用场景下的优化设

计。 

6) 根据本文的设计方案，搭建了一台基于元胞化 RDCX 电路的实验样机，对电路的工作

模态进行了验证。该样机的功能测试与效率测试结果达到了设计预期，验证了本文提

出方案的有效性。 

5.2 研究工作展望 

在电池升压逆变的应用背景下，本文利用元胞化 RDCX 方案初步实现了电池电压到

高压电压之间的高效变换，但是该样机仍然需要进一步优化。当前样机还存在如下问题，

有待未来做进一步研究： 

1) 在功率器件选择时，并没有考虑驱动损耗对样机效率的影响，在开关频率接近 1MHz

且采用大量低压元胞的情况下，电路的驱动损耗无法忽略。在后续设计时还需进一步
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对开关管的损耗模型进行优化。 

2) 在磁芯设计时，为了尽可能准确地评估磁损，本研究中大量借助了有限元仿真工具，

导致设计过程较为繁琐而不具备普适性。未来应考虑采用解析求解与近似拟合等手段

简化变压器设计。 

3) 在参数设计时发现，由于低压侧电压范围较宽，在 40V 输入时电路中电流有效值为

60V 输入下的 1.5 倍，而在 60V 输入时磁芯中的磁通密度为 40V 输入下的 1.5 倍。如

何权衡宽输入范围下的样机效率是未来的研究方向。 

4) 从第四章的闭环实验结果中看到，虽然当前样机实现了闭环功能，但是对动态性能的

定量评估尚不完善。后续应通过小信号建模等手段定量评估并进一步优化样机的动态

性能。
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