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摘要 

随着智能便携电子设备产业的蓬勃发展，电源适配器作为重要的配套产品，

不仅存在巨大的市场需求，还面临着技术创新的挑战。特别是在电动汽车产业的

推动下，电源适配器的应用场景不断拓展，从传统的家庭、办公等环境延伸到车

载、户外等环境。然而，传统家用和车载适配器只适用于各自的场景，兼容性受

限，且效率和功率密度较低，难以满足智能便携电子设备在各种应用场景下的快

速充电需求。因此，为了适应智能便携电子设备产业的发展，电源适配器的兼容

性、效率和功率密度亟待提高。本研究旨在设计一种高效率高功率密度的多场景

小功率电源适配器，主要包括以下内容： 

首先，针对家用电源适配器中传统二极管整流加电容直接滤波的电路的输入

电容体积难以优化的问题，设计了一种可以根据输入电压切换开关器件的电容切

换整流电路，通过降低输入电容的容值和耐压，缩小其体积。同时，建立了切换

开关管的导通损耗模型，依此优选了开关器件和输入电容。 

其次，针对匹配电容切换整流电路的后级 DCX 电路，建立了基于氮化镓器

件的原边开关管总损耗模型，并利用该模型对器件参数和死区时间进行优化设计，

以实现较低的器件损耗。此外，为提高变换器的效率，对 DCX 平面变压器磁芯

结构和绕组排布结构进行了设计。 

然后，为实现 DCX 调压输出，采用了基于二极管钳位的 TL BUCK（Three 

Level BUCK）电路，并在此基础上增加车载低压直流输入端口，实现电路拓扑在

多种应用场景中的使用。考虑到传统多电平电路均压控制策略相对复杂，针对该

电路提出了一种二极管钳位和占空比偏差相结合的飞跨电容均压控制策略，以简

化控制策略。此外，建立了基于氮化镓器件的开关管总损耗模型，并使用该模型

作为优选开关器件的依据。相比于两电平 BUCK 电路，基于二极管钳位的 TL 

BUCK 电路减小了电感的伏秒，从而缩小电感体积，提高了电路的功率密度。 

最后，根据本研究提出的匹配电容切换整流的 DCX + TL BUCK 拓扑设计方

法搭建了一台多场景小功率电源适配器实验样机，并在不同场景下进行了实验，

验证了其电路功能、高效率高功率密度和多场景应用特性。 

关键词： 多场景电源适配器，输入滤波电容，电容切换，直流变压器，多电平
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Abstract 

With the booming development of intelligent portable electronic device industry, 

power adapter, as an important supporting product, has a significant market demand 

and it also presents technological innovation challenges. Especially under the impetus 

of electric vehicle industry, the application scenarios of power adapters have been 

expanding, extending from traditional home and office environments to vehicle and 

outdoor environments. However, traditional home and vehicle adapters are only 

applicable to their respective scenarios, with limited compatibility and low efficiency 

and power density, making it difficult to meet the fast charging needs of smart portable 

electronic devices in various application scenarios. Therefore, the compatibility, 

efficiency and power density of power adapters need to be improved in order to 

accommodate the development of the smart portable electronic device industry. This 

study aims to design a high-efficiency and high-power density multi-scene low-power 

power adapter, which mainly includes the following elements: 

Firstly, to address the problem that it is difficult to optimize the input capacitor 

volume of the traditional diode rectifier plus capacitor direct filter circuit in the home 

power adapter, a capacitor switching rectifier circuit that can switch switching devices 

according to the input voltage is designed to reduce the volume of the input capacitor 

by reducing its capacitance and withstand voltage. At the same time, the on-state loss 

model of switching tubes is established, and the switching devices and input capacitors 

are selected accordingly. 

Secondly, for the post-stage DCX circuit of matched-capacitor switching rectifier 

circuit, the total loss model of primary-side switching tube based on GaN device is 

established, and the device parameters and dead time are optimized by using this model 

to achieve lower device loss. In addition, the DCX planar transformer core structure 

and winding arrangement structure are designed to improve the efficiency of the 

converter. 

Then, to realize the DCX regulated output, a diode clamp-based TL BUCK (Three 

Level BUCK) circuit is used, and the on-board low-voltage DC input port is added to 
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realize the circuit topology in a variety of application scenarios. Considering the 

relatively complex voltage equalization control strategy of traditional multilevel 

circuits, a flying-capacitor voltage equalization control strategy combining diode clamp 

and duty cycle deviation is proposed for this circuit to simplify the control strategy. In 

addition, a total loss model of switching tubes based on GaN devices is established and 

used as the basis for preferring switching devices. Compared with the two-level BUCK 

circuit, the diode-clamp-based TL BUCK circuit reduces the volt-second of the inductor, 

thus reducing the inductor size and improving the power density of the circuit. 

Finally, an experimental prototype of a multi-scene low-power power adapter is 

built based on the DCX + TL BUCK topology design method with matched capacitor 

switching rectification proposed in this study, and experiments are conducted in 

different scenarios to verify its circuit functionality, high efficiency and high power 

density, and multi-scene application characteristics. 

Key words: Multi-scene power adapter, Input filter capacitor, Capacitor switching, 

DC transformer, Multi-level. 
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1 绪论 

1.1 研究背景及意义 

随着科技不断进步和社会发展，信息变得易于传播和存储，智能便携电子设

备如智能手机、笔记本电脑和平板电脑等相关产业迎来了快速发展。图 1-1 展示

了全球智能便携电子设备市场规模的变化情况[1]-[3]，可见在 2017 年之前，这一

市场规模呈现高速增长态势。然而，受新型冠状病毒疫情影响，2019 年后该市场

销量下滑但保持在相对高水平。截至 2022 年，全球智能便携电子设备市场销量

已接近 16 亿台。随着人工智能和 5G 技术的发展与应用，智能便携设备将迎来

更广阔的升级空间，在推动智能便携设备市场规模扩大的同时引领智能便携设备

长期的发展方向[4]。这表明智能便携设备仍然是一个具有巨大发展潜力的市场。 

 

图 1-1  2011~2022 年全球智能便携电子设备市场销量统计 

电动汽车因其在节能、高效和环保等方面的优势，在同时期得到了快速发展。

据统计[5],[6]，自 2011 年以来，全球电动汽车产业规模持续扩大。截至 2022 年，

全球电动汽车产业销量已突破 1000 万台，如图 1-2 所示。根据国际能源署发布

的《2022 年全球电动汽车展望》[7]，到 2030 年，电动汽车市场占有率将达到 30%，

其市场规模将超过 2 亿台，显示出国际社会对电动汽车产业的高度信心和期待。

我国作为世界最大的电动汽车制造和消费国，制定了《新能源汽车产业发展规划

（2021-2035 年）》，其中提到 2035 年纯电动汽车将成为主流，公共领域用车将全

面电动化[8]。因此，电动汽车产业是应对气候变化、推动绿色发展的战略举措，
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具有巨大的发展潜力和广阔的前景。 

 

图 1-2  2011~2022 年全球电动汽车市场销量统计 

随着智能便携电子设备产业的蓬勃发展，电源适配器作为重要的配套产品存

在巨大的市场需求，同时面临技术创新的挑战。特别是在电动汽车产业的推动下，

智能便携电子设备的应用场景不断拓展，从传统的家庭、办公等环境延伸至车载、

户外等环境。这对智能便携电子设备的续航能力提出了更高的要求，也催生了车

载电源适配器等新型产品的出现。然而，各种适配器仅限于特定场景下使用，兼

容性受到限制。为了满足智能便携电子设备在各种应用场景下的快速充电需求，

其电源适配器必须具备更高的输出功率和更广泛的兼容性，同时还要保证尺寸小

巧、散热良好、安全可靠等特点。 

随着快充技术的普及和功率传输协议（USB Power Delivery，USB-PD）的更

新，智能便携电子设备对电源适配器的效率和功率密度提出了更高的要求[9]。为

了节能环保，减小运行能耗，以符合如中国 GB20943-2013[10]、欧盟 CoC V5[11]和

美国 DoE VI[12]等各个国家能耗标准，电源适配器的效率亟待提高。作为电源适

配器的主要组成部分，AC/DC 适配器主要用于将电网提供的交流电压转换为符

合负载需求的直流电压，是各种便携电子设备正常运行的关键部分之一[13]。然而，

传统的 AC/DC 适配器存在尺寸较大、功率密度低和效率较低等问题，难以满足

现代人们对于快速充电和便携的需求。因此，如何优化设计高效率和高功率密度

的 AC/DC 适配器成为了一个重点研究方向。 
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图 1-3  AC/DC 电源适配器的技术发展趋势 

图 1-3 展示了目前主流的 AC/DC 电源适配器产品功率密度和效率分布图[14]-

[21]。其中，基于传统 Si 器件的电源适配器功率密度大多不超过 20W/in3，且满载

效率小于 90%。随着宽禁带器件的发展，GaN 等器件因其固有的优异特性，如更

快的开关速度和更低的导通电阻，逐渐替代 Si 器件，电源适配器的功率密度和

效率得到提高[22],[23]。例如，美国电力电子研究中心（Center for Power Electronics 

Systems，CPES）采用 GaN 器件，结合有源箝位技术，将开关频率提升至 1MHz，

整机功率密度可达到 40W/in3，满载最低效率提升至 92.8%。然而，由于电源适

配器通过自然对流的方式散热，GaN 等器件的芯片级封装和适配器尺寸的减小

将造成热管理方面的挑战。因此，电源适配器的效率需要同时提高以满足外壳温

度限制[24]。综上所述，高效率和高功率密度是电源适配器技术发展的趋势。 

 

图 1-4  AC/DC 电源适配器的基本架构 
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AC/DC 电源适配器的基本架构如图 1-4 所示。85~265Vac 的交流输入电压，

经过 EMI 滤波器、整流桥、功率因数校正（Power Factor Correction，PFC）电路、

输入滤波电容和隔离型 DC/DC 电路转换成所需的直流电压，以供负载使用。对

于车载适配器，输入源通常为 12V~24V 的直流电压，只需要一级 DC/DC 电路即

可得到负载所需的输出电压。为了实现电源适配器的多场景应用，提高兼容性，

设计 AC/DC 适配器的 DC/DC 电路时应考虑车载场景，选择合适的拓扑结构。 

为了抑制电气设备对民用电网产生的谐波污染，国际电工委员会

（International Electrotechnical Commission，IEC）制定了电气设备谐波电流的限

制标准。根据 IEC61000-3-2，大多数属于 D 类设备的消费电子产品，在其额定功

率超过 75W 时需遵守相应的谐波电流规范，而额定功率小于 75W 的设备则暂时

不受此规范约束[25]。针对 65W 的 AC/DC 适配器，图 1-4 所示的 PFC 电路可以

省去，此时适配器主要由输入滤波电容和后级隔离型 DC/DC 变换器构成。因此，

对于小功率电源适配器，提高其效率和功率密度的关键在于对其输入滤波电容和

隔离型 DC/DC 变换器进行深入研究。 

1.2 小功率电源适配器研究现状 

1.2.1 电源适配器的输入电容研究现状 

在高功率密度适配器设计中，输入电容通常是限制因素之一。由于输入电容

需要储存的能量取决于交流线路频率，因此提高开关频率无法减小其尺寸。为了

解决输入电容体积的问题，国内外学术界进行了大量拓扑结构的改进研究。文献

[26]提出了混合变换器，将两级变换器合并为一级，并利用中间电容器作为有源功

率缓冲器以减少电容体积。然而，该解决方案中开关均为硬开关，每个开关周期

都会损失泄漏能量，这在高工作频率下会导致高开关损耗问题。文献[27]中提出了

一种改进的单级有源箝位反激式（Active Clamp Flyback，ACF）转换器，将有源

功率缓冲功能集成到箝位电容器中。虽然该方案可以减小输入电容体积，但成本

和损耗会增加，因为需要一个三次绕组和两个额外的次级开关管，并且额外开关

都为硬开关。另一种改进的基于反激电路的解决方案通过将有源功率缓冲器集成

到系统中减少电容体积，但也需要增加两个额外的开关和一个三次绕组，并且所

有开关均为硬开关[28]。以上这类方案都是通过优化电源适配器的整体拓扑结构来
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减小输入电容尺寸，但在高工作频率下，存在较大的开关损耗问题，因此不太适

用于实际应用。 

为了提高电路效率并降低额外损耗的影响，国内外进行了多项研究，以改进

传统二极管整流加电容直接滤波的电路，因为其工作在交流线路两倍频率下，驱

动损耗和开关损耗较小。串联堆叠缓冲器（Series-Stacked Buffer，SSB）是传统

二极管电容滤波电路的一个可行改进解决方案。该电路通过纹波抵消来实现低输

入纹波电压，减小了输入电容的容值，从而减小了输入电容的尺寸[29]-[31]。但是，

该电路会增加额外的磁性元件，反而对电路功率密度造成不利影响，且需要较为

复杂的控制方法。 

直流链路斩波器（DC Link Chopper）也是一种用于改进传统二极管整流加电

容直接滤波的电路的方法。该方案通过添加开关管和二极管，周期性地断开输入

电容与直流总线的连接。断开期间，变换器能量来源于交流线路，从而降低了输

入电容的能量存储需求，缩小了输入电容的体积。但是该方案的控制方法较复杂，

因为开关管的导通时间直接决定了输入电压纹波的大小[32]。此外，开关管和二极

管均为硬开关，即使工作在交流线路两倍频率下，在较高的交流线路电压下仍会

产生较大的开关损耗，从而降低系统效率。 

为了减小额外器件带来的损耗并降低控制难度，美国 PI（Power Integrations，

PI）公司提出了Mine-Cap的商业解决方案[33]。该方案中，高压电解电容器（400V，

39μF）始终连接到直流总线，而低压电解电容器（160V，100μF）在低压交流线

路情况下切换到滤波电容器网络，具有较高的电容能量密度。在 Mine-Cap 解决

方案中，考虑输入电容器的工作电压，以优化不同额定电压下的电容能量密度，

从而减小输入电容的总体尺寸。此外，额外添加的开关管仅在低压交流线路条件

下导通，简化了控制方法，并且电路稳态工作时开关管的驱动损耗与开关损耗可

忽略不计。然而，该方案也存在一些问题，例如低压电容在交流线路电压较高时

存在击穿风险、开关管的高电压应力限制了可选取器件的范围，且高压器件的导

通电阻较大，限制了电路效率的提高。因此，本文的部分内容旨在研究基于低压

器件来实现减小输入电容体积的同时兼顾高效率和高功率密度的电路方案设计。 
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1.2.2 用于电源适配器的后级 DC/DC 电路研究现状 

反激变换器因其电路结构简单，成本低廉而广泛应用于小功率电源适配器中。

其中，作为传统而成熟的反激电路拓扑结构之一，准谐振反激电路（Quasi-

Resonant Flyback，QRF）拓扑结构如图 1-5 所示。该方案通过控制开关管的导通

时间实现开关管在谷底开通，从而降低了开关损耗。然而，该电路无法有效回收

漏感能量，而是通过无源元件将其消耗掉。这不仅造成了能量浪费，还会增加无

源元件的温升和损耗。此外，在电路高频工作时，开关损耗与漏感损耗成为主要

影响因素，从而导致变压器尺寸较大，电路效率低下[34]-[38]。 

 
图 1-5  准谐振反激电路拓扑结构 

有源箝位反激电路（Active Clamp Flyback，ACF）是在准谐振反激电路的基

础上发展而来，用于解决漏感能量回收问题的一种拓扑，如图 1-6 所示。当主开

关关断时，漏感能量被箝位电容吸收，一部分用于实现原边开关的零电压导通，

另一部分通过变压器传递到输出端，从而降低了漏感损耗和开关损耗，提高了变

换器的效率。因此，该电路能够在高开关频率下工作，从而缩小变压器的体积，

提高功率密度。不过，该电路所有能量传递到次级侧前都需要将其储存于变压器

中，这种限制导致变压器尺寸仍然较大[21],[39]-[42]。 

 
图 1-6  有源箝位反激电路拓扑结构 
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为了兼具反激电路和正激电路的优点，一种非对称半桥反激电路

（Asymmetrical Half-Bridge Flyback，AHB）被提出，如图 1-7 所示。该变换器与

有源箝位反激变换器的主要差别在于，它将谐振电容与变压器串联起来，使得变

换器具有反激和正激的双重特性。在能量从原边传输到次边之前，能量在谐振电

容与变压器之间进行交换，降低了变压器的伏秒，减小了变压器的体积，提高了

功率密度。与有源箝位反激变换器一样，该变换器可以回收漏感能量，并实现原

边开关管的零电压导通和副边同步整流管的零电流关断，提高了电路效率。但是

在高频或高感量电感条件下工作时，当下桥臂开关管关断后，如果此时磁化电流

没有反向，上桥臂开关管无法实现零电压导通，且导通时会造成短路故障[43]-[47]。 

 
图 1-7  非对称半桥反激电路拓扑结构 

LLC 谐振电路具有原边开关管零电压导通和副边整流管零电流关断的优点，

其电路拓扑如图 1-8 所示。与反激型变换器相比，LLC 谐振电路能够提高变压器

利用率，缩小变压器体积，提高电路效率。然而，该电路仅在窄输入电压范围内

效率高，进行宽输入电压范围内的调压时，其频率变化较大，而变压器设计基于

谐振点，偏离谐振点时会降低变换器的效率[48]-[50]。 

 
图 1-8  LLC 谐振电路拓扑结构 

LLC 谐振变换器作为直流变压器（DC Transformer，DCX）工作时，能在谐

振点实现开关管的零电压开通和零电流关断，并保持在谐振点工作，因此电路效
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率极高。但若应用于电源适配器中，DCX 电路本身没有调压能力，需要与调压

电路级联使用，构成两级电路架构，如图 1-9 所示。对于图 1-9(a)的两级架构，

前级调压电路常采用功率因数校正电路，但当升压电路作为功率因数校正电路时，

在低压交流线路电压下效率明显下降，从而导致系统效率降低[51]-[56]。此外，功

率因数校正电路对小功率适配器不是必需的，且控制复杂。对于图 1-9(b)所示的

两级电路架构，虽然通过后级电路调节输出电压会对效率造成一定影响，但采用

多电平变换器作为后级调压电路可以有效减小磁芯元件体积和器件电压应力，减

小开关损耗，从而提高系统效率和功率密度[57]-[61]。此外，后级调压电路还可单

独应用于车载场合，增加电源适配器的兼容性。因此本文部分工作旨在研究基于

前级隔离、后级调压的两级 DC/DC 变换器在多场景小功率电源适配器中的高效

率与高功率密度优化设计方法。 

 

(a) 前级调压、后级隔离 

 

(b) 前级隔离、后级调压 

图 1-9  两级电路架构 

1.3 本文主要研究内容 

本文针对小功率电源适配器在多场景应用、高效率和高功率密度等方面的需

求，对当前输入电容体积优化方案和电源适配器拓扑进行了系统分析和调研，提

出一种新型的减小输入电容体积的解决方案，并选择了前级隔离和后级调压的两

级电路架构作为后级 DC/DC 电路，其中后级调压电路能够单独应用于车载场景。

同时基于 GaN 器件对各部分电路中的器件损耗进行了建模，并利用损耗模型对

电路设计进行了优化。本文的主要工作如下： 

第一章介绍了小功率电源适配器的发展趋势，针对小功率电源适配器的输入

电容和 DC/DC 电路拓扑方案进行了系统调研。通过从多个角度对现有的输入电

容体积优化方案和 DC/DC 电路拓扑的优缺点进行详细分析和比较，明确了论文

的主要研究内容和创新点，旨在追求高效率高功率密度，适当兼顾多场景应用。 
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Regulator DC Transformer

Vin DC/DC

DC Transformer Regulator仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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第二章通过分析家用场景下电源适配器中传统二极管整流加电容直接滤波

的电路工作原理，结合传统反激变换器的原边导通损耗分析，揭示了降低输入电

容耐压或容值来缩小输入电容体积所面临的困难。针对此问题提出了一种新型的

电容切换整流电路，详细说明了其基本工作原理和控制策略，并基于 GaN 器件

电路损耗分析对开关器件和输入电容进行优化设计。最后，通过与其他方案的比

较验证了该方案能够有效地减小输入电容的体积。 

第三章通过分析匹配电容切换整流电路的后级 DCX 电路的工作原理，建立

了基于 GaN 器件的原边开关器件总损耗模型，并利用该模型对开关器件进行合

理选择和死区时间优化。此外，对 DCX 电路平面变压器的磁芯结构和绕组排布

结构进行了设计。在此基础上，为实现 DCX 调压输出，采用了基于二极管钳位

的 TL BUCK 电路，并在该电路中增加了一个低压直流输入端口，用于车载场景

下的低压直流输入，从而实现了电路拓扑在家用场景和车载场景下的多场景应用。

然后，对 TL BUCK 电路的工作原理以及提出的飞跨电容均压控制策略进行阐述，

建立了基于 GaN 器件的开关器件总损耗模型，并依此对开关器件进行优选。 

第四章基于本文第二章和第三章所述的电容切换整流电路和 DCX + TL 

BUCK 两级电路设计方法，搭建了一台功率密度达 42W/in3 的 65W 实验样机，

对其基本功能、多场景应用特性和效率进行了验证测试，并利用各级电路效率对

整机效率进行了预测，预测满载最低效率为 95%，实验和预测结果均证实了设计

方法的有效性。 

第五章对本文的工作进行了总结，并针对所发现的不足之处探讨了本课题未

来的研究方向。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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2 电容切换整流电路分析与设计 

2.1 传统二极管整流加电容直接滤波的电路分析 

2.1.1 传统二极管整流加电容直接滤波的电路基本工作原理 

为适应不同国家与地区的电网标准，AC/DC 适配器的输入电压范围通常为

100~240Vac，工作频率通常为 50/60Hz。考虑到 10%的电压裕量，在实际设计中

通常将电源适配器的输入电压范围设定为 85~265Vac。 

传统二极管整流加电容直接滤波的电路可以将交流市电经整流桥转换为直

流电，再通过电容滤波降低直流电压的脉动幅度，电路结构简单，且无需控制，

成为用于小功率适配器中变换器前维持输入电压和减小输入电压纹波的普遍选

择。其中，输入电容一般为电解电容，通常根据允许的输入电压纹波和最大输入

电压峰值进行选择[62]。为了减小输入电容的体积，首先需对传统二极管整流加电

容直接滤波的电路进行分析。图 2-1 给出了传统二极管整流加电容直接滤波的电

路拓扑架构，其中，Vac 为交流输入电源，D1~D4 为整流桥的整流二极管，Cin 为

输入电容。 

 

图 2-1  传统二极管整流加电容直接滤波的电路结构 

忽略整流桥导通压降，传统二极管整流加电容直接滤波的电路关键波形如图

2-2 所示，Vc 为输入电容电压，Iin 为输入电流，Ic 为输入电容电流，T 为交流线

路工频周期。结合图 2-2，假定电路中整流二极管和电容均为理想器件，对图 2-1

中电路进行模态分析。根据输入电容充放电状态，在半个工频周期内电路划分为

模态一（t0 – t1）和模态二（t1 – t2）两个工作模态，等效电路如图 2-3 所示。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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图 2-2  传统二极管整流加电容直接滤波的电路关键波形 

 
(a) 模态一（t0 – t1） 

 
(b) 模态二（t1 – t2） 

图 2-3  传统二极管整流加电容直接滤波的电路模态等效电路 
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模态一（t0 – t1）：假设 t0 – t1 时间内交流输入电源工作在正半周期，t0 时刻整

流二极管 D1 和 D4 导通，等效电路如图 2-3(a)所示。此时交流电网侧电压通过整

流二极管对输入电容和负载进行供电，电容电压 Vc 以正弦形式增加，输入电流

Iin 和电容电流 Ic开始减小，直至 t1时刻，交流电网侧电压达到最大值，输入电流

Iin 和电容电流 Ic减小为零，电容电压达到峰值 Vcmax， 模态一结束，进入模态二。 

模态二（t1 – t2）：t1 时刻，整流二极管 D1 和 D4 关断，等效电路如图 2-3(b)所

示。此时负载通过电容进行供电，电容电流 Ic为负且几乎恒定不变，电容电压 Vc

线性减小，直至 t2 时刻，交流电网侧电压与电容电压 Vc 相等，电容电压达到最

小值 Vcmin，模态二结束。 

当交流输入电源工作在负半周期内时，工作模态与上述分析类似，此处不再

赘述。 

由图 2-3 可知，当交流电源向电容提供电能时，这些能量被存储在电容中并

在之后提供给负载。为便于分析，忽略整流桥与输入电容损耗，根据能量守恒定

律，输入电容通过交流电源充电得到的能量与负载通过输入电容放电得到的能量

相等。 

可知电容通过交流电源充电得到的能量为： 

   (2-1) 

电容充电时间 tc为： 

  (2-2) 

则负载通过电容放电得到的能量为： 

  (2-3) 

其中 Po 为额定输出功率，η为电路效率，f 为工频交流电网频率。 

假设电路效率 η不变，联立式(2-1)与式(2-3)可得在额定功率下传统二极管整

流加电容直接滤波的电路所需输入电容的容值，即： 

  (2-4) 
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观察图 2-2 可得图中各电路参数关系为： 

  (2-5) 

  (2-6) 

联立式(2-2)、式(2-5)与式(2-6)可得电容充电时间 tc 与输入电容电压 Vc 的关

系： 

  (2-7) 

联立式(2-4)与式(2-7)可得额定功率下所允许输入电压纹波下的输入电容容

值： 

  (2-8) 

观察式(2-8)可以发现，除去取决于电路规格的参数 Po、f 和 η外，输入电容

容值 Cin 取决于允许的输入电压纹波。当允许的输入电压纹波越小时，需要的输

入电容容值越大。根据式(2-8)以及电解电容数据调研，以 30W/in3的电源适配器

为例，在交流输入电压为 85Vac，输出功率为 65W 的情况下，输入电压纹波与高

压电解电容体积占比随电容容值变化曲线如图 2-4 所示，其中 Cin_unit = Cin/Po。可

见，输入电解电容体积随着容值减小而减小，输入电压纹波随着容值减小而增大。

当输入电解电容的容值为 1.7μF/W 时，输入电压纹波约为 40V，电解电容体积占

比为 22%，占据了适配器较大的空间范围。当电解电容的容值小于 0.6μF/W 时，

输入电压纹波达到最大值，电容电压最小值下降至 0V。因此，为确保交流电源

能够向负载提供足够的能量，电容的容值应大于 0.6μF/W。此时，输入电解电容

体积占比约为 8%，下降至 1.7μF/W 电解电容体积的三分之一左右，可见减小输

入电解电容的容值能够有效缩小其体积。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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图 2-4  输入电压纹波与高压电解电容体积占比随容值的变化@85Vac 

2.1.2 基于反激变换器的输入电容分析  

通过 2.1.1 节的分析可知，在不考虑器件损耗的情况下，减小输入电解电容

的容值能够有效地缩小其体积。然而，降低容值来减小电解电容体积的做法可能

会降低电源适配器的效率，影响其通过自然散热的方式散发热量，从而带来散热

问题。为了分析输入电容容值变化给电源适配器效率带来的影响，需要对后级

DC/DC 电路进行损耗分析。反激变换器是小功率电源适配器中常用的拓扑结构

之一，分析其输入电容与器件损耗的关系可以提供有效的参考意义。 

如图 2-5 所示为采用传统二极管整流加电容直接滤波电路的反激变换器拓

扑结构，其中 L 为变压器励磁电感，S 为开关管，D 为副边整流管，Cin 为输入电

容，Co 为输出电容。 

 

图 2-5  反激变换器拓扑结构 
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根据图 2-2 可知，输入电容电压 Vc 在二分之一工频周期内不断改变，为了

便于分析，取输入电容电压 Vc的平均值为直流输入电压，即： 

  (2-9) 

观察式(2-8)与式(2-9)可知，除了 Vac、Po 和 η这些由电路规格决定的参数，

直流输入电压 Vc_mean 仅与输入电容的容值 Cin 有关。 

根据原副边绕组电流波形过零点特性，反激变换器的工作模式可分为 CCM

电流连续模式、DCM 电流断续模式和 BCM 电流临界连续模式，为了简化分析，

本文令反激变换器工作在 DCM 电流断续模式下。该反激变换器处于 DCM 电流

断续模式下工作关键波形如图 2-6 所示。  

 
图 2-6  反激变换器 DCM 模式下工作关键波形 

根据图 2-6 可知，在原边开关管 S 导通时间内，变压器原边绕组两端的电压

等于直流输入电压 Vc_mean，原边励磁电流 ifp 线性增长，其斜率为： 

  (2-10) 

当原边开关管 S 关断时，原边励磁电流 ifp 达到最大峰值 Ifpk，即： 

  (2-11) 
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其中 Ton 为原边开关管导通时间。因此，可知原边绕组平均电流值 Ifpavg 为： 

  (2-12) 

其中 Tf为反激变换器的工作周期。输入功率 Pin、直流输入电压 Vc_mean 和原

边绕组平均电流 Ifpavg的关系式为： 

  (2-13) 

输入功率 Pin 与输出功率 Po 和效率 η的关系式为： 

  (2-14) 

联立式(2-11)~式(2-14)，可得到原边开关管的导通时间 Ton，即： 

  (2-15) 

原边励磁电流 ifp 的表达式为： 

  (2-16) 

根据式(2-16)的原边电流表达式，其有效值 Ifprms为： 

  (2-17) 

联立式(2-15)~式(2-17)，化简得到原边电流有效值 Ifprms，即： 

  (2-18) 

原边导通损耗为 DCM 模式下反激变换器损耗的主要组成部分之一，故对原

边导通损耗进行分析，研究原边开关管的导通损耗与输入电容的关系。 

在反激变换器中，原边开关管的导通损耗 Pfcon 由经过原边开关管 S 沟道的

原边电流 ifp 的有效值 Ifprms与原边开关管的导通电阻 Rdson 计算得到，即： 

  (2-19) 
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当温度升高时，器件导通电阻会随之增大。实际工况下器件温度会高于常温，

因此用一个温度系数 ktemp 乘以常温导通电阻来表示，该温度系数由器件数据手

册给出。 

为了表述原边开关管导通损耗 Pfcon 与输入功率 Pin 的关系，将原边开关管的

导通损耗 Pfcon 表述为占据输入功率 Pin 百分比的形式，即： 

  (2-20) 

联立式(2-14)、式(2-19)和式(2-20)，化简得到原边导通损耗占比 Pfcon_unit的表

达式： 

  (2-21) 

观察式(2-21)可以发现，除去 Po、Tf 和 η这些取决于电路规格的参数外，原

边开关管导通损耗占比 Pfcon_unit与开关管导通电阻 Rdson、变压器励磁电感 L 和直

流输入电压 Vc_mean 有关。其中，开关管导通电阻 Rdson 和变压器励磁电感 L 在同

一反激变换器中保持不变，故原边开关管导通损耗占比 Pfcon_unit 仅与直流输入电

压 Vc_mean 有关，直流输入电压 Vc_mean 越小，原边开关管导通损耗占比 Pfcon_unit越

大。直流输入电压 Vc_mean 由交流输入电压 Vac 和输入电容容值 Cin 共同决定，若

输入电容容值 Cin 不变，交流输入电压 Vac 越小，直流输入电压 Vc_mean 越小，原

边开关管导通损耗占比 Pfcon_unit 就越大，因此在最小交流输入电压 85Vac 下研究

原边开关管导通损耗占比 Pfcon_unit与输入电容容值 Cin 的关系。 

根据式(2-8)、式(2-9)与式(2-21)，当交流输入电压为 85Vac 时，得到原边导

通损耗占比和高压电解电容体积占比随其容值变化的关系，如图 2-7 所示。可见

原边开关管导通损耗占比 Pfcon_unit 随着输入电容 Cin 容值的减小不断增大。当输

入电容 Cin 容值减小到 0.7μF/W 时，虽然电解电容体积减小到 10%，但原边开关

管导通损耗 Pfcon_unit已达到 5%，对电路整体效率影响较大，电路工作的稳定性也

会受到影响。因此，在电源适配器中通过减小输入电容容值来减小电解电容的体

积，会使电源适配器的效率下降，导致需要更大的散热面积，反而增大了电源适

配器的体积。因此，直接减小输入电容容值来减小电解电容体积的方式并不可取。 
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图 2-7  原边导通损耗占比和高压电解电容体积占比随容值的变化@85Vac 

输入电解电容体积不仅与其容值有关，还与其耐压密切相关。如图2-8所示，

不同耐压的电解电容体积占比和原边导通损耗占比随其容值的变化曲线表明，当

容值相等时，200V 耐压的电解电容体积小于 400V 耐压的电解电容体积。此外，

随着容值的增大，200V 耐压的电解电容体积增长速度远小于 400V 耐压的电解

电容，两者之间的体积差距逐渐增大[63]-[65]。为了保证变换器的效率和散热性能，

需要限制原边开关管导通损耗占比小于 0.5%。此时，电容容值为 1.7μF/W，400V

耐压的电解电容体积占适配器总体积的 22%左右，200V 耐压的电解电容占适配

器总体积的 8%左右，两者相差近四倍。由此可见，在传统二极管整流加电容直

接滤波的电路中，如果使用低耐压电容替代高耐压电容作为输入电容，可以明显

减小输入电解电容的体积。然而，由于电源适配器的输入电压范围为 85~265Vac，

在实际应用中无法通过直接使用低耐压等级的电解电容来缩小其体积。 

 
图 2-8  不同耐压电解电容体积和原边导通损耗的占比随容值的变化@85Vac 
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根据上述分析，若想减小输入电解电容的体积，可以通过降低其容值或耐压

等级来实现。但是，在传统二极管整流加电容直接滤波的电路中，由于自身存在

的限制，为了保证后级 DC/DC 电路的高效率，无法直接降低输入电容的容值或

耐压等级。不过，上述分析为减小输入电容的体积提供了思路，即尝试将开关器

件与电解电容进行组合，在保持输入电容总容值不变的前提下，同时降低单颗电

容容值和耐压等级。 

2.2 电容切换整流电路设计 

2.2.1 电容切换整流电路的基本工作原理 

2.1.2 节中，分析了在保证后级 DC/DC 电路的高效率条件下，反激变换器中

输入电解电容体积与其容值和耐压等级的关系，发现无法通过直接降低容值或耐

压等级来减小输入电解电容的体积。为了解决这个问题，本文提出了一种称为“电

容切换整流电路”的电路拓扑，能够同时降低每颗输入电容的容值和耐压等级，

从而有效减小输入电解电容的体积。该电路结构如图 2-9 所示，其中 Sp1 和 Sp2 为

并联切换开关，Ss为串联切换开关，Cin1 和 Cin2 为输入电容且 Cin1 = Cin2。 

 

图 2-9  电容切换整流电路结构 

电容切换整流电路的基本工作原理是通过控制不同切换开关管的导通与关

断状态，实现输入电容的串联模式和并联模式之间的切换。图 2-10 展示了当交

流输入电源工作在正半周时电容切换整流电路的两种工作模式，详细分析这些工

作模态。 
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(a) 模态一（开关 Sp1 与 Sp2 导通） 

 
(b) 模态二（开关 Ss导通） 

图 2-10  电容切换整流电路工作模态 

模态一（开关 Sp1 与 Sp2 导通）：并联切换开关 Sp1 与 Sp2 导通，串联切换开关

Ss关断，并联切换开关 Sp1 与输入电容 Cin2 串联，Sp2 与输入电容 Cin1 串联，交流

输入电压 Vac 通过 Sp1 给 Cin2 充电，通过 Sp2 给 Cin1 充电，输入电容 Cin1 与 Cin2 形

成并联的结构，此时等效输入电容容值 Cinp 为： 

  (2-22) 

输入电容 Cin1、Cin2 两端的电压 Vc1、Vc2 与交流输入电压 Vac的关系为： 

  (2-23) 

可见输入电容并联工作模态下等效输入电容容值增大一倍，每个输入电容两

端的电压最大值等于交流输入电压峰值，因此能够使用两颗低容值电容并联作为

输入电容。 

模态二（开关 Ss 导通）：串联切换开关 Ss 导通，并联切换开关 Sp1 与 Sp2 关

断，交流输入电压 Vac通过 Ss 给 Cin1 和 Cin2 充电，输入电容 Cin1 与 Cin2 形成串联
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的结构，此时等效输入电容容值 Cins为： 

  (2-24) 

输入电容 Cin1、Cin2 两端的电压 Vc1、Vc2 与 Vac的关系为： 

  (2-25) 

可见输入电容串联工作模态下等效输入电容容值减小一半，每个输入电容两

端的电压最大值为交流输入电压峰值的一半，因此能够使用两颗低耐压等级电容

串联作为输入电容。 

根据上述分析，电容切换整流电路在低交流输入电压下，并联切换开关 Sp1

与 Sp2 导通，输入电容并联使得容值增大，从而减小输入电压纹波。在高交流输

入电压下，串联开关 Ss导通，输入电容串联共同承受输入电压。因此，电容切换

整流电路能够同时减小单颗输入电容的容值和耐压等级。 

2.2.2 电容切换整流电路的控制策略 

一般而言，电源适配器设计输入电压范围通常为 85~265Vac，这是由各国民

用电网标准决定的。经调研[66]后发现，世界各国民用单相交流电源电压范围大多

在低输入电压 100~130Vac 和高输入电压 200~240Vac 之间。在本文所设计采用

电容切换整流电路的电源适配器中，由于其结构特点和控制策略，将输入电压规

格设定为 85~130Vac 和 170~265Vac 两个范围。 

电容切换整流电路的控制策略如图 2-11 所示。为了保护电路免受高交流输

入电压冲击导致电路损坏，在刚开始工作时，串联切换开关 Ss导通，并联切换开

关 Sp1 和 Sp2 关断，使输入电容 Cin1 与 Cin2 串联。此后，在数字控制的基础上，经

过若干个工频周期，待交流输入电压稳定后，通过检测交流输入电压有效值 Vacrms

来控制切换开关器件的开通与关断，从而实现输入电容的串联模式和并联模式之

间的切换。 
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图 2-11  电容切换整流电路控制策略 

令 Vref1  = 135Vac，当交流输入电压有效值 Vacrms为 85~130Vac 时，电容切换

整流电路切换关键波形如图 2-12 所示。可见当输入交流电压有效值 Vacrms尚未稳

定时，串联切换开关 Ss开通，并联切换开关 Sp1 和 Sp2 关断，输入电容 Cin1 与 Cin2

串联。当输入交流电压有效值 Vacrms 稳定后，因为检测到 Vacrms 小于 Vref1 ，串联

切换开关 Ss 关断，并联切换开关 Sp1 和 Sp2 导通，输入电容 Cin1 与 Cin2 从串联模

式切换为并联模式。 

令 Vref2  = 165Vac，当交流输入电压有效值 Vacrms为 170~265Vac 时，检测到

Vacrms大于 Vref2 ，串联切换开关 Ss继续导通，输入电容 Cin1 与 Cin2 保持串联共同

承担交流输入电压。 

从图 2-12 还可看出，当并联切换开关 Sp1 与 Sp2 导通，串切换开关 Ss 关断，

输入电容 Cin1 与 Cin2 并联时，串联切换开关 Ss 的电压应力等于输入电容 Cin1 与

Cin2 的电压应力，即： 

  (2-26) 
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同样的，当串联切换开关 Ss 导通，并联切换开关 Sp1 与 Sp2 关断，输入电容

Cin1 与 Cin2 串联时，并联切换开关 Sp1 与 Sp2 的电压应力等于输入电容 Cin1 与 Cin2

的电压应力，即： 

  (2-27) 

由上述分析可知，电容切换整流电路根据输入电压动态切换，实现了低交流

输入电压下的输入电容并联，增强滤波能力从而减小了单颗输入电容的容值。同

时，该电路实现了在高交流输入电压下的输入电容串联，增大电压承受能力从而

降低了输入电容的耐压等级。 

 
图 2-12  电容切换整流电路切换关键波形 

2.2.3 电容切换整流电路的器件优选 

当电容切换整流电路工作在输入电容并联的模态下时，最大交流输入电压为

130Vac，此时的峰值电压约为 183V。由式(2-23)与式(2-26)可知，串联切换开关

Ss、输入电容 Cin1 和 Cin2 的最大电压应力也为 183V。 

当电容切换整流电路工作在输入电容串联的模态下，最大交流输入电压为

265Vac，此时峰值电压约为 373V，由式(2-25)与式(2-27)可知，并联切换开关 Sp1

与 Sp2 以及输入电容 Cin1 与 Cin2 的最大电压应力约为 187V。因此，输入电容 Cin1

和 Cin2 选用 200V 耐压等级的电解电容，切换开关 Ss、Sp1 和 Sp2 同样选用 200V
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耐压等级的器件。 

电容切换整流电路相比传统二极管整流加电容直接滤波的电路多出了三个

开关器件，会对电路的效率造成影响，因此需要对开关器件的损耗进行分析。本

文选用低压氮化镓器件进行电容切换整流电路的设计。在电容切换整流电路中，

氮化镓器件损耗主要有导通损耗，开关损耗以及驱动损耗构成。由于电路发生切

换的过程属于暂态，并且频率很低，因此开关损耗可不予考虑。此外，由于电路

工作在工频频率下，驱动损耗也可不予考虑。综上，对于电路中的开关器件，只

需考虑其导通损耗即可。 

当电容切换整流电路工作在 85~130Vac 下时，输入电容 Cin1 和 Cin2 并联，ic1

和 ic2 分别为输入电容 Cin1 和 Cin2 的电流，ip1 与 ip2 分别为并联切换开关 Sp1 和 Sp2

的电流，假设电路器件均为理想器件，并联切换开关电流与输入电容电流的关系

为： 

  (2-28) 

由 2.1.1 节可知，等效输入电容 Cinp 充电电流平均值 Ichg_mean 为： 

  (2-29) 

则等效输入电容 Cinp 充电电流有效值 Ichg_rms为： 

  (2-30) 

等效输入电容 Cinp 放电电流平均值 Idch_mean为： 

  (2-31) 

则等效输入电容 Cinp 放电电流有效值为： 

  (2-32) 

等效输入电容 Cinp 的电流有效值 Icprms为： 

   (2-33) 

联立式(2-29)~式(2-33)可得： 
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  (2-34) 

由式(2-28)与式(2-34)可知并联切换开关电流有效值 Ip1rms与 Ip2rms为： 

  (2-35) 

因此并联切换开关的导通损耗 Pconp 为： 

  (2-36) 

将式(2-34)代入式(2-36)中，得到式(2-37)。 

  (2-37) 

其中 Rdson为开关管的常态导通电阻。 

当电容切换整流电路工作在 170~265Vac 下时，输入电容 Cin1 与 Cin2 串联，

串联切换开关电流 is和输入电容电流 ic1、ic2的关系为： 

  (2-38) 

根据式(2-34)可知等效输入电容 Cins的电流有效值 Icsrms为： 

  (2-39) 

由式(2-38)与式(2-39)可知串联切换开关电流有效值 Isrms，即： 

  (2-40) 

于是串联切换开关的导通损耗 Pcons为： 

  (2-41) 

将式(2-39)代入式(2-41)得到串联切换开关的导通损耗 Pcons 表达式，如式

(2-42)所示。 

  (2-42) 

根据式(2-37)与式(2-42)可知，无论电路工作在输入电容并联模态还是输入电
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容串联模态，器件导通损耗都与多种因素有关，包括输入电压纹波 Vcmax−Vcmin、

电容充电时间 tc、等效输入容值 Cin 和导通电阻 Rdson。根据 2.1.1 节的分析，输入

电压纹波 Vcmax−Vcmin 和电容充电时间 tc由额定输出功率 Po、交流输入电压 Vac和

等效输入容值 Cin 共同决定，因此器件导通损耗取决于额定输出功率 Po、交流输

入电压 Vac、等效输入容值 Cin 和导通电阻 Rdson 这几个因素。 

对于电源适配器而言，应在其最恶劣工作点对电路器件进行设计。当交流输

入电压较高时，电容串联导致等效输入容值减小，从而使得输入电压纹波增大，

无法通过公式直观确定电路的最恶劣工作点。因此，根据式(2-37)与式(2-42)，在

其他条件相同的情况下，当额定输出功率为 65W 时，器件导通损耗 Pcs_con 和等

效输入电容电流有效值 Icrms 随着交流输入电压 Vac 变化而变化，关系曲线如图

2-13 所示。可以观察到，随着交流输入电压 Vac的增大，器件导通损耗 Pcs_con 和

等效输入电容电流有效值 Icrms逐渐减小。因此，本研究将在 85Vac 交流输入电压

下进行设计，并选择合适的电容切换整流电路开关器件。同时，还需要根据电容

电流的有效值来考虑电解电容的寿命，并选择合适的电解电容。 

 
图 2-13  器件导通损耗和输入电容电流有效值随交流输入电压的变化@65W 

针对 65W 适配器，交流输入电压 Vac 为 85Vac 时，根据式(2-37)得到电容切

换整流电路的器件导通损耗占比 Pconp_unit 随导通电阻 Rdson 的变化曲线，其中

Pconp_unit = Pconp/Pin，如图 2-14 所示。可见，器件导通损耗占比 Pconp_unit随着导通

电阻 Rdson增大而增大。为了实现电路的高效率，需要限制导通损耗占比 Pconp_unit

小于 0.08%，此时导通电阻 Rdson小于 48mΩ。因此，在可选购的范围内，本设计

最终选取 200V/6mΩ 的氮化镓器件作为电容切换整流电路中的切换开关管。 
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图 2-14  切换开关导通损耗随导通电阻的变化@85Vac 

根据 2.1.2 节的分析，设计输入电容容值时需要考虑后级 DC/DC 电路的效

率。若 65W 适配器的后级 DC/DC 电路采用传统反激变换器拓扑，可以利用式

(2-21)、式(2-37)与式(2-42)联立计算得到不同交流输入电压范围下的总导通损耗

占比 Ptcon_unit，该值综合考虑了电容切换整流电路器件导通损耗和反激变换器原

边器件导通损耗。 

当交流输入电压范围为 85~130Vac 时总导通损耗占比 Ptcon_unit为： 

 (2-43) 

当交流输入电压范围为 170~265Vac 时总导通损耗占比 Ptcon_unit为： 

 (2-44) 

根据式(2-43)与式(2-44)，可知交流输入电压 85Vac 为总导通损耗最大点，此

时总导通损耗占比与等效输入电容容值的关系曲线如图 2-15 所示。从图中可以

看出，随着等效输入电容容值 Cinp 的增加，总导通损耗占比 Ptcon_unit 逐渐减小。

为保证电路的高效率，需要限制总导通损耗占比 Ptcon_unit小于 0.5%，因此等效输

入电容容值标幺值需要大于 1.8μF/W。随着容值的增加，输入电解电容的体积会

逐渐增大，为尽可能缩小输入电解电容的体积，选取等效输入电容容值标幺值为

1.8μF/W。对于 65W 电源适配器，等效输入电容容值 Cinp 为 117μF，因此输入电

解电容的容值为 Cin1 = Cin2 = 58.5μF，又根据式(2-34)，得到交流输入电压 85Vac

时等效输入电容电流有效值为 1.19A。 
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图 2-15  总导通损耗占比与等效输入电容容值的关系@85Vac 

为满足电路设计要求，电若所选用的电容为 Rubycon 电容，在可选购的范围

内，根据设计最终选用两颗 200V/68μF 的电解电容，尺寸为 12.5*20mm，电容总

体积为 4.91cm3。如图 2-16 所示为现有商业化 65W 适配器电容体积对比，可见

采用 Mine-Cap 芯片的小米 67W 适配器电容体积为 5.59cm3，相比下电容切换整

流电路方案电容体积减小了 12.3%；奥海的 65W 适配器电容体积为 8.10cm3，相

比下本方案减少了 39.4%；华为的 65W 适配器电容体积为 8.40cm3，相比下本方

案减少了 41.6%；小米的 65W 适配器电容体积为 9.13cm3，相比下本方案减少了

46.3%。若不考虑可选购的范围，最优设计应为两颗 200V/56μF 的电解电容，尺

寸为 10*25mm，电容总体积为 3.93cm3。此时电解电容的体积还能在本设计方案

上再减少20%，相比采用PI Mine-Cap芯片的小米67W适配器电容体积减小30%，

与奥海 65W 适配器相比电容体积减少 51.5%，而对比华为 65W 适配器和小米

65W 适配器，电容体积分别减少了 53.3%和 57%。由此可见，采用电容切换整流

电路可以极大地降低单颗输入电解电容的容值和耐压等级，从而缩小其体积。 

 
图 2-16  现有商业化 65W 适配器电容体积对比 
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2.3 本章小结 

本章首先分析了传统二极管整流加电容直接滤波电路的工作原理，得出了输

入电压纹波和电解电容体积随其容值变化的关系。然后，基于反激变换器原边导

通损耗分析，指出现有整流电路方案下无法通过直接降低电容的容值或耐压等级

来缩小输入电解电容的体积。为此，本章提出了一种电容切换整流电路，详细说

明其基本工作原理和控制策略，并基于电容切换整流电路损耗分析对开关器件和

输入电容进行了优化设计。最后，与现有商业化方案进行对比，验证了该方案有

效地缩小了输入电解电容的体积。 
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3 匹配电容切换整流电路的后级 DCX + TL BUCK 电路分析与

设计 

3.1 匹配电容切换整流电路的后级 DCX 基本工作原理与匝比设计 

3.1.1 DCX 电路的基本工作原理 

电源适配器中输入电解电容和变压器体积较大，影响了功率密度。上一章介

绍了电容切换整流电路用于减小输入电解电容体积。为进一步提高功率密度，还

需减小变压器体积。通常，提高工作频率能够减小变压器体积，若后级 DC/DC

电路采用反激变换器，其开关损耗和漏感损耗会随着频率的提高而显著增加，整

机效率下降，不利于高频应用。DCX 直流变压器是一种可以实现原边开关管零

电压开通和副边整流管零电流关断的软开关拓扑，在高频工作时开关损耗可忽略

不计，从而实现高功率密度与高效率的兼顾[67]。此外，DCX 本身无调压能力，

需要借助降压电路来输出可调的直流电压。因此，本章提出了一种匹配电容切换

整流电路的后级 DCX + TL BUCK 两级电路结构，如图 3-1 所示。该电路结构具

有多场景适用性，既存在交流输入端口 Vac用于家用场景，也存在车载低压直流

输入端口 Vvehicle 用于车载场景。由于电容切换整流电路存在两颗输入滤波电容

Cin1 和 Cin2，构造出两个等效的直流源，为后级 DCX 供电。因此，DCX 原边由

两个谐振腔单元组成，输入电容 Cin1 对应的谐振腔命名为第一谐振腔，输入电容

Cin2对应的谐振腔命名为第二谐振腔，其输入端随电容切换整流电路串并联切换；

DCX 副边采用两个倍压整流电路，并在直流输出端并联。Lr1 与 Lr2 分别为第一

谐振腔和第二谐振腔的变压器原边漏感，Lm1 与 Lm2 分别为第一谐振腔和第二谐

振腔的变压器励磁电感，Cr1 与 Cr2 分别为第一谐振腔和第二谐振腔的谐振电容。 

 

图 3-1  匹配电容切换整流电路的后级 DCX + TL BUCK 结构 
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DCX 工作频率远高于工频频率，交流输入电压在 DCX 电路一定工作周期内

可视为不变，因此可等效为直流电压源 Vin，根据电容切换整流电路的不同工作

模式，DCX 等效电路如图 3-2 所示。当电容切换整流电路工作在输入电容并联

模式下，谐振腔单元直流侧并联，副边倍压整流电路输出侧并联，构成输入并联

输出并联（Input Parallel Output Parallel，IPOP）的结构，如图 3-2(a)所示。第一

谐振腔的输入电压 VI 和第二谐振腔的输入电压 VI2 与输入电压 Vin 的关系为： 

  (3-1) 

当电容切换整流电路工作在输入电容串联模式下，谐振腔单元直流侧串联，

副边倍压整流电路输出侧并联，构成输入串联输出并联（Input Series Output 

Parallel，ISOP）的结构，如图 3-2(b)所示。第一谐振腔的输入电压 VI1 和第二谐

振腔的输入电压 VI2 与输入电压 Vin 的关系为： 

  (3-2) 

 
(a) 输入电容并联模式（开关 Sp1 与 Sp2 导通）

 
(b) 输入电容串联模式（开关 Ss导通） 

图 3-2  电容切换整流电路不同模式下 DCX + TL BULK 等效电路 

根据式(3-1)与式(3-2)可知，当电容切换整流电路工作在输入电容并联模式时，

DCX 电路第一谐振腔的输入电压 VI1 和第二谐振腔的输入电压 VI2 等于输入电压
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Vin；当电容切换整流电路工作在输入电容串联模式下，DCX 电路第一谐振腔的

输入电压 VI1 和第二谐振腔的输入电压 VI2 等于输入电压 Vin 的 1/2。假设器件均

为理想器件，且 Lr1 = Lr2、Lm1 = Lm2 以及 Cr1 = Cr2，两种工作模式下 DCX 电路中

各个谐振腔的工作原理完全相同，故以输入电容并联模式下的 DCX 电路为例进

行模态分析，其关键波形如图 3-3 所示。 

模态一（t0 – t1）：t0 时刻，原边第一谐振腔桥臂上管 S1、第二谐振腔桥臂下管

S4 与同步整流管 SR1、SR3 导通，等效电路如图 3-4(a)所示。此时变压器漏感 Lr1 和

Lr2 分别与谐振电容 Cr1 和 Cr2 发生谐振，原边第一和第二谐振腔的电流 ip1 与 ip2

以正弦形式变化，且 ip1 = ip2 = ip。此时输入电压 Vin 通过第一谐振腔的漏感 Lr1 和

谐振电容 Cr1 施加到变压器励磁电感 Lm1 上，以同样的方式通过漏感 Lr2 和谐振电

容 Cr2 施加到励磁电感 Lm2 上，励磁电感上电压均为 Vin/2，励磁电流 iLm1 与 iLm2

开始线性增长，且 iLm1 = iLm2 = iLm。直至 t1 时刻励磁电流 iLm1、iLm2 和原边谐振腔

电流 ip1、ip2 相等，副边电流 is1 与 is2 减为零，副边同步整流管 SR1 与 SR3 关断，

此时 S1与 S4的驱动信号 Vgs_S1与 Vgs_S4变为低电平，模态一结束，进入下一模态。 

 

图 3-3  输入电容并联模式下 DCX 关键波形 

0

0

0

0

t

t

t

t

ip1 ip2

iLm1 iLm2

Vgs_S1 Vgs_S4 Vgs_S2 Vgs_S3

VDS_S3VDS_S2 VDS_S4VDS_S1

is1 is2

t0 t1 t2 t3 t4

Tr / 2

Ts / 2

td

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学工程硕士学位论文 第 3 章 匹配电容切换整流电路的后级 DCX + TL BUCK 电路分析与设计 

33 
 

 
(a) 模态一（t0 – t1）

 
(b) 模态二（t1 – t2） 

图 3-4  输入电容并联模式 DCX 等效电路 

模态二（t1 – t2）：t1 时刻，原边第一谐振腔桥臂上管 S1 与第二谐振腔桥臂下

管 S4 关断，副边同步整流管 SR1、SR2、SR3 与 SR4 关断，变压器不再向副边传递能

量，励磁电流 iLm1 对开关管结电容 Co(tr)S1 和 Co(tr)S2 进行充放电，励磁电流 iLm2 对

开关管结电容 Co(tr)S3 和 Co(tr)S4 进行充放电，图 3-4(b)所示为其等效电路。该模态

内第一谐振腔的励磁电感 Lm1、漏感 Lr1 和谐振电容 Cr1 共同参与谐振，第二谐振

腔的励磁电感 Lm2、漏感 Lr2 和谐振电容 Cr2 共同参与谐振。三元件的谐振周期主

要由励磁电感 Lm1 和 Lm2 决定，它们远大于漏感 Lr1 和 Lr2，所以谐振周期与死区

时间 td相比很长，励磁电流 iLm1和 iLm2在死区时间内可以视为恒流源 ILm1和 ILm2，

且 ILm1 = ILm2 = ILm，因此两个谐振腔的原边开关管的结电容电压线性变化。直到

t2 时刻，原边开关管 S2 的漏源电压 Vds_S2 和原边开关管 S3 的漏源电压 Vds_S3 下降

到零，副边同步整流管 SR2 和 SR4 导通，原边第一谐振腔桥臂下管 S2 和第二谐振

腔桥臂上管 S3 的驱动信号 Vgs_S2、Vgs_S3 到来，此模态结束，进入下一个模态。 

图 3-3 所示的开关周期内有四个工作模态，其中模态（t2 – t3）为模态一（t0 – 

t1）的负半周互补工作模态，模态（t3 – t4）为模态二（t1 – t2）的负半周互补工作

模态，鉴于其分析方式类似，不再进行冗长的阐述。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学工程硕士学位论文 第 3 章 匹配电容切换整流电路的后级 DCX + TL BUCK 电路分析与设计 

34 
 

3.1.2 DCX 电路规格与匝比设计 

基于图 3-1 的 DCX+TL BUCK 电路，需要根据应用需求确定电路规格，从

而设计满足电路规格的变压器匝比。根据第 2 章中电容切换整流电路的输入输出

规格，当交流输入电压范围为 85~130Vac 时，电容切换整流电路处于输入电容并

联模式，此时 DCX 电路的输入电压范围为 82~183Vdc；当交流输入电压范围为

170~265Vac，电容切换整流电路处于输入电容串联模式，此时 DCX 电路的输入

电压范围为 170~373Vdc。由于 DCX 电路是基于单个谐振腔进行设计，因此根据

式(3-1)和式(3-2)可知，DCX 电路单个谐振腔的输入电压范围为 82~186.5V，故本

文取单个谐振腔电压 VI 为 80~187V 进行设计。由于 DCX 电路后级级联降压电

路，为实现本设计的电源适配器在任何输入电压等级下输出电压都能达到 20V，

从而在整个输入电压范围无需降额输出，DCX 电路的输出电压 Vo 应大于 20V。

综上，本文的 DCX 电路设计规格为： 

  (3-3) 

本文中 DCX 电路副边采用倍压整流电路，因此副边绕组电压为 Vo/2，故输

入电压、输出电压与匝比的关系为： 

  (3-4) 

由式(3-3)可知，在 DCX 电路输入输出电路规格下有： 

  (3-5) 

由于后级调压电路为 BUCK 型电路，在电路的输出电压和输出电流规格固

定的情况下，BUCK 型电路的效率随输入电压的降低而提高。因此，变压器匝比

应在允许范围内取最大值，即： 

  (3-6) 

为简化设计，本文的 DCX 电路开关频率选定为 500kHz。为减小变压器损

耗，最终在所选电路输入输出电压和开关频率规格下的 DCX 电路中变压器的原

副边绕组匝比为： 

  (3-7) 
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3.2 匹配电容切换整流电路的后级 DCX 设计 

3.2.1 DCX 电路原边开关管导通损耗模型 

根据 3.1.1 节对 DCX 电路的模态分析，图 3-1 中 DCX 电路的原边开关管与

副边同步整流管均实现了零电压开通以及零电流关断。因此，该电路的器件损耗

主要由导通损耗构成。文献[68]针对中心抽头整流电路分析了高输入电压低输出电

压场景下 DCX 电路的原边导通损耗，并利用导通损耗模型优选器件和设计死区

时间，但并未分析其他副边整流电路情况下的原边导通损耗模型。本设计的 DCX

电路副边采用倍压整流电路，因此需要对本文的 DCX 电路原边导通损耗进行分

析，并给出相应的导通损耗模型。 

由图 3-3 知励磁电流 iLm 在死区时间 td 内对开关管结电容进行充放电，此时

励磁电流视为不变，故死区时间内的励磁电流 ILm为： 

  (3-8) 

其中 Co(tr)为图 3-4(b)中 DCX 电路的原边开关管等效输出电容 Co(tr)_S1，

Co(tr)_S2，Co(tr)_S3 和 Co(tr)_S4。 

因此根据图 3-3 知原边电流 ip 以 t0 时刻为 0 时刻的电流波形表达式： 

  (3-9) 

其中 Tr为电路谐振周期，Ts为电路开关周期，Ip 为原边电流 ip 的峰值。 

同样的，观察图 3-3 可以得到励磁电流 iLm 以 t0 时刻为 0 时刻的电流波形表

达式： 

  (3-10) 

观察式(3-9)与式(3-10)可知，当 t 为 Tr/2 时，原边电流 ip 等于死区时间内的

励磁电流 ILm，即： 

  (3-11) 
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忽略变换器损耗，对图 3-1 中 DCX 电路，根据输入功率与输出功率守恒的

原则，可知原边绕组电压、电流和输出功率的关系，即： 

  (3-12) 

化简式(3-12)得： 

  (3-13) 

联立式(3-8)、式(3-11)与式(3-13)，得到 Ip 的表达式： 

  (3-14) 

忽略励磁电流的影响，则原边电流有效值 Iprms为： 

  (3-15) 

联系式(3-14)和式(3-15)得到原边电流有效值 Iprms表达式为： 

  (3-16) 

根据图 3-1 中 DCX 电路，得到原边开关管导通损耗 Pcon，即： 

  (3-17) 

其中 Rds_on(p)为原边开关管常温下的导通电阻，ktemp 为开关管的温度系数，皆

由数据手册给出。 

氮化镓器件的动态电阻特性是指在器件开关状态下，其等效导通电阻相较于

常导通状态会有所增大。针对低压氮化镓器件而言，这种电阻差异可以通过常导

通状态下导通电阻乘以动态电阻系数 Kdyn 进行校正，该系数由文献[69]给出。 

联立式(3-16)与(3-17)，得到原边开关管导通损耗模型，即： 

  (3-18) 

由原边开关管导通损耗模型可知，除去 Po、VI、Ts 和 Tr 这些由电路设计规

格决定的参数，导通损耗 Pcon 仅与器件参数 ktemp、kdyn、Co(tr)、Rds_on(p)和死区时

间 td 有关。 
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3.2.2 DCX 电路器件优选与参数设计 

确定电路规格后，应根据所选电路拓扑中器件的电压应力，考虑裕量选择合

适的器件耐压，并选定相应的器件系列。相同耐压等级下的同一系列器件具有相

似的品质因数 NFoM，NFoM 是一种描述器件等效输出结电容 Co(tr)和导通电阻

Rds_on(p)关系的品质因数[68],[70],[71]，即： 

  (3-19) 

将式(3-19)代入式(3-18)，将原边导通损耗模型修改为： 

  (3-20) 

因为同一系列的器件具有相似的 ktemp 和 kdyn，观察式(3-20)可以看出，当电

路规格参数 Po、VI、Ts和 Tr确定时，在相应的死区时间 td 下原边导通损耗 Pcon 仅

与其导通电阻 Rds_on(p)有关，且原边导通损耗表达式是一个对勾函数。以宜普电源

转换公司（Efficient Power Conversion，EPC）的 200V 氮化镓器件系列为例，其

在相应死区时间内的函数图形如图 3-5 所示。 

 
图 3-5  原边导通损耗与导通电阻的关系@65W 

原边导通损耗公式是导通电阻的对勾函数，为了简化计算，将式(3-20)改为： 

  (3-21) 

其中， ， 。由对勾函数

性质知在第一象限内必有一个原边导通损耗最小值，如图 3-5 中黑圈所示。由对
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勾函数的特性可知此时的导通电阻 Rds_on(p)_min 和相应的导通损耗 Pcon(min)最小值，

即： 

  (3-22) 

  (3-23) 

根据相应死区时间 td 下使得原边导通损耗最小化的导通电阻 Rds_on(p)_min，可

以确认根据电路规格选定的某一系列器件的具体器件型号。 

观察图 3-5 可知在 65W 输出功率下原边导通损耗较小，因此不能忽略其驱

动损耗，需加上驱动损耗得到原边开关管总损耗模型，即： 

  (3-24) 

其中， ， 。 

当电路规格参数 Po、VI、Ts、Tr以及驱动电压 Vgs确定时，在相应的死区时间

td下原边导通开关管总损耗 Ptotal_p仅与导通电阻 Rds_on(p)、总栅极电荷 Qg和 NFoM

有关。同一系列器件的 NFoM 相近，同样的总栅极电荷 Qg 与导通电阻 Rds_on(p)也

有类似的关系[72]： 

  (3-25) 

把式(3-25)代入式(3-24)中，化简得： 

  (3-26) 

其中， ， 。 

根据式(3-26)可以得到在电路规格参数 Po、VI、Ts、Tr以及驱动电压 Vgs确定

的条件下，死区时间 td 为 100ns 时的原边开关总损耗与原边导通电阻的关系，如

图 3-6 所示。可见原边开关管总损耗模型 Ptotal_p 仍是关于导通电阻 Rds_on(p)的一个

对勾函数，因此同理得到令原边开关管导通损耗最小的导通电阻 Rds_on(p)_min 和相

应的 Ptotal_p_min，即： 
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  (3-27) 

  (3-28) 

根据本文 DCX 电路设计规格，选取 200V 开关器件，以 EPC 公司的 200V

氮化镓器件系列为例，由相应的电路规格参数算出使得原边开关管总损耗 Ptotal_p

最小化的导通电阻 Rds_on(p)_min 并选取相应的器件型号。观察图 3-6 可知原边开关

管总损耗 Ptotal_p 较小，于是限制原边开关管总损耗 Ptotal_p小于 0.15W，可知原边

开关导通电阻 Rds_on(p)的范围，即 7mΩ< Rds_on(p) <32mΩ。此外，器件面积会影响

到变换器的功率密度，故本设计最终选择器件面积最小且导通电阻为 32mΩ 的氮

化镓器件。 

 
图 3-6  原边开关管总损耗与导通电阻的关系@65W 

虽然副边为低压小电流输出，但由于输出功率仅为 65W，副边同步整流管的

损耗仍不可忽视。副边同步整流管总损耗 Psr_total 同样为导通损耗与驱动损耗之

和，即： 

  (3-29) 

将式(3-29)除以输入功率归一化，得到副边同步整流管总损耗占比 Psr_total_unit，

即： 

  (3-30) 
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副边同步整流管的最大电压应力为 46V，考虑裕量选择 80V 器件。以 EPC

的 80V 氮化镓器件为例，将该系列各型号器件参数代入式(3-30)中，综合考虑器

件面积得到各型号器件的总损耗与面积比较，如图 3-7 所示，其中柱状图形为副

边同步整流管总损耗占比 Psr_total_unit，折线图形为器件面积 S。可见当同步整流管

为 EPC2065、EPC2206 和 EPC2218A 时总损耗 Psr_total_unit最小，再对这三个型号

器件的面积进行比较，发现 EPC2065 与 EPC2218A 的器件面积最小且相等，故

两者都可以选取，最终本文选择导通电阻为 32mΩ 的 EPC2065。 

 
图 3-7  多种同步整流管总损耗占比和器件面积的比较 

根据式(3-28)，当选定电路器件后，原边开关管总损耗最小值 Ptotal_p_min 还与

死区时间 td 有关，死区时间 td 越大，则原边开关管总损耗最小值 Ptotal_p_min 越小。

但死区时间 td 还会影响到原边绕组电流的峰值与有效值，从而进一步影响变压器

绕组与副边同步整流管的导通损耗，故需综合考虑死区时间 td 对两者的影响来确

定具体的死区时间 td。为简化分析，将原边开关管总损耗除以输入功率归一化得

到 Ptmin_unit，即： 

  

(3-31) 
其中 η为 DCX 电路预期效率。 

忽略励磁电流对原边绕组电流的影响，原边绕组电流 iLp 的数学表达式为： 
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  (3-32) 

根据电路的输入功率与输出功率相等，对于图 3-1 中 DCX 电路有： 

  (3-33) 

  联立式(3-32)与式(3-33)，可得到原边绕组电流幅值 ILp 与死区时间 td 的关系

式为： 

  (3-34) 

联立式(3-32)与式(3-34)得到原边绕组电流有效值 ILp_rms与死区时间 td的关系

式： 

  (3-35) 

可见原边绕组电流有效值在电路规格 VI、Po 与 Ts 确定时仅与死区时间 td 有

关，td 越大，原边绕组电流有效值 ILp_rms 越小。死区时间 td 对原边绕组电流有效

值的影响同样会影响副边绕组电流与同步整流管电流，方向和程度一致。为了比

较死区时间为 td 与死区时间为 0 时原边绕组电流有效值 ILp_rms的变化程度，将两

者相除归一化得到 I*Lp_rms，即： 

  (3-36) 

本设计 DCX 电路满载预期效率为 98%，为选择合适的死区时间，将 Ptmin_unit

与 I*Lp_rms随死区时间 td 变化的曲线绘制在图 3-8 中。可见原边开关管总损耗最小

值 Ptmin_unit 随死区时间 td 减小而增大，而绕组电流归一化值 I*Lp_rms 随死区时间 td

增大而增大。此外，绕组电流归一化值 I*Lp_rms的平方值与副边绕组和同步整流管

的导通损耗成正比，因此设计死区时间 td 时需要考虑绕组电流归一化值对这部分

损耗的影响。以DCX满载效率为98%为例，限制原边开关管总损耗最小值Ptmin_unit

小于 0.2%，副边绕组和同步整流管的导通损耗允许增大 10%，即绕组电流归一

化值 I*Lp_rms小于 1.048，由图 3-8 知此时死区时间 td 的范围为 68ns< td <185ns。 
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图 3-8  500kHz 下原边开关管总损耗最小值与绕组电流归一化值随 td 变化 

3.3 DCX 变压器设计 

高频变压器是变换器的重要组成部分，也是其损耗的重要来源。由于骨架的

存在，传统高频变压器占据了变换器大部分体积，降低了变换器的功率密度[73]。

与传统绕线式变压器相比，平面变压器具有低造型、良好的散热性能、模块化、

易于实现绕组交错等优点，因此在电源领域得到了广泛应用[74]。本章将对 DCX

电路中的平面变压器进行设计。 

3.3.1 磁芯材料与结构选取 

磁芯损耗 Pcore可由磁芯磁损密度 Pv和磁芯体积 Ve 的乘积得到，即： 

  (3-37) 

其中磁芯磁损密度 Pv 由磁芯的材料，工作频率 fs与磁通密度变化量 ΔB 共同

决定，其关系可根据斯坦梅兹公式[75]得出： 

  (3-38) 

其中 k，α和 β是与磁芯材料相关的常数。因此，选择合适的磁芯材料可以

有效降低磁芯损耗。图 3-9 展示了多种磁芯材料 100℃，500kHz 下的磁损密度曲

线[76]，可以看出，DMR51 材料在磁通密度变化量 ΔB 变化范围较宽时，相比其

他材料，其具有更低的磁损密度曲线，相应磁损也较小，故选取 DMR51 材料作

为本设计变压器的磁芯材料。 
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图 3-9  各类磁芯材料的磁损密度曲线 

平面变压器的结构会影响到变换器的功率密度，因此需选择合适的变压器实

现变换器的高功率密度。平面变压器中较为常用的磁芯结构有 UI 磁芯和 EI 磁

芯。UI 磁芯中 I 片流过的磁通与中柱流过的磁通相等，因此 I 片的高度需等于中

柱的宽度，导致 I 片的高度超过最高器件的高度，降低了变换器的功率密度，如

图 3-10(a)所示。EI 磁芯中 I 片流过的磁通仅为中柱流过磁通的一半，因此降低

了 I 片的高度，使得空间利用率大大增加，提高了变换器的功率密度，如图 3-10(b)

所示。为提高功率密度，本文磁芯结构选取 EI 磁芯。 

 

(a) UI 磁芯结构 

 
(b) EI 磁芯结构 

图 3-10  UI 结构和 EI 结构磁通分布与 I 片高度 
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3.3.2 变压器绕组结构设计 

针对平面变压器的绕组结构，采用一层多匝的结构有助于降低 PCB 的层数，

从而降低成本并功率密度的提高。根据 3.1.2 节设计的 DCX 电路变压器匝比，

DCX 变压器的电路设计为原边一层三匝，副边一层一匝。然而，将所有绕组都

放置在一个 PCB 板上需要使用 14 层板，造成成本高昂。为降低成本，本文采用

了两个 8 层板叠板，将 DCX 电路两个谐振腔的原边和副边绕组对称分布在两块

PCB 板上。 

在高频平面变压器中，由于绕组内电流的高频率和绕组之间的短距离，趋肤

效应和临近效应会导致交流损耗，因此计算铜损时需要考虑这些效应。趋肤效应

是指磁场变化导致电流更多分布在绕组表面，而临近效应则是指绕组之间电流相

互影响。针对这些效应，变压器某一绕组的电阻交流系数 Kac可由式(3-39)得到。 

  (3-39) 

其中 m 和 ξ的定义如下： 

  (3-40) 

  (3-41) 

式(3-40)中某一绕组的上下边界处磁动势(Magneto-Motive Force，MMF)分别

由 Fi(0)和 Fi(h)表示；式(3-41)中，ξ由绕组的铜箔厚度 h、绕组电阻率 ρ、绕组流

经电流角频率 ω和绕组磁导率 μ所决定。 

式(3-39)表明，高频平面变压器中绕组的交流系数可以大致分为两个部分：

第一部分为趋肤效应，即高频电流主要流经导体表层，导致绕组电阻增加，即

；第二部分为临近效应，即不同层绕组之间存在电磁耦合，导

致绕组产生交流损耗，即 。根据式(3-39)和式(3-40)

可知，绕组位置的 MMF 越大，则绕组上的交流损耗就越大。为了降低绕组上的

交流损耗，本文设计的变压器结构如图 3-11 所示。该结构采用原副边绕组交错
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的方式排布绕组，且两块 PCB 板上的绕组对称分布，因此绕组的 MMF 较小，

从而降低了绕组损耗，提高变压器效率。 

 
图 3-11  本设计平面变压器绕组分布与 MMF 

3.4 基于二极管钳位的 TL BUCK 分析与设计 

3.4.1 调压电路拓扑选择 

3.1.1 节中直接给出了后级调压电路拓扑，但未详细解释其选择原因，因此

需对电路拓扑的选择进行分析。当本设计应用于车载场景时，由于输入电压为

12V~24V，如果采用本设计的 DCX 电路，则输出电压无法满足快速充电的要求。

此外，由于 DCX 电路本身不具备调压功能，因此需要在副边的输出侧级联一调

压电路以实现调压功能。由上述分析可知，本设计需一后级电路，既兼容车载场

景，又适用于 DCX 调压场景，从而实现电源适配器的多场景适用。 

两电平 BUCK 电路是一种常见的降压电路，每个开关周期内电感承受两个

不同的电压，导致电感上的伏秒较大，因此需要更大体积的电感。同时，两电平

BUCK 电路的输出电压会受到电感电流纹波的影响，电感电流纹波较大，使得输

出电压纹波也较大。为了减小输出电压纹波，需要使用较大的输出电容。减小电

感尺寸最简单的方法是提高工作频率，但是简单地增加工作频率会导致功率损耗

的增加，影响电路的整体效率。因此，使用两电平 BUCK 电路作为调压电路会降

低电路的效率和功率密度[77]。多电平电路相比传统两电平电路具有相同工作频率

下电感等效频率倍增的特点，从而降低了电感尺寸的同时保证了电路效率[78]-[80]。

由于图 3-1中DCX副边倍压整流电路的两颗输出电容构造出两个等效的直流源，

且传统 TL BUCK 电路飞跨电容均压控制策略较为复杂，因此本文采用了一种基
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于二极管钳位的 TL BUCK 电路，拓扑结构如图 3-12 所示，其中 CA1 与 CA2 为输

入电容，Cf 为飞跨电容，Co 为输出电容，S11~S22 为开关管，DC1 与 DC2 为钳位二

极管，L 为电感。此外，该电路除 DCX 倍压整流输出端口外还存在一车载低压

直流端口，用于车载场景下的低压直流输入，从而实现车载调压输出。由于两种

场景下工作原理相同，为便于分析，将两输入端口等效为唯一输入端口 VA。 

当该电路作为 DCX 后级调压电路时，输入电压较高，输出功率可达 65W；

当该电路作为车载适配器时，输入电压较低，输出功率降额到 30W。 

 
图 3-12  基于二极管钳位的 TL BUCK 电路 

3.4.2 基于二极管钳位的 TL BUCK 电路飞跨电容均压控制策略 

理想情况下多电平电路通过相移脉宽调制即可实现飞跨电容均压，但是实际

应用中由于电容不匹配、驱动信号延迟和死区时间等原因，飞跨电容电压仍然会

出现偏差，因此需要均压平衡控制。在多电平电路中为了将飞跨电容的电压维持

在期望范围内，可以通过检测电容电压或电感电流从而控制开关状态，来选择性

地对一个或多个飞跨电容进行充放电[81]-[83]。然而，这些控制方式的复杂性，以

及随之带来的采样与控制电路所占用的额外面积，会对变换器的功率密度带来负

面影响。 

为了简化控制，仅通过相移脉宽调制便能实现飞跨电容的均压控制，本文提

出了一种通过在传统三电平 BUCK 电路上添加一对钳位二极管，利用钳位二极

管的导通特性并结合不同开关管占空比的略微差异实现三电平 BUCK 电路的飞

跨电容均压的控制策略。 

为具体分析本设计提出的飞跨电容均压控制策略，假设各器件均为理想器件，

其中 VA为直流输入电压源，其幅值为 2E，则 CA1 与 CA2 的电压 VA1 = VA2 = E。令

开关管 S11 的驱动信号占空比为 D1，开关管 S12 的驱动信号占空比为 D2，对两开
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关管占空比不相等的情况进行分析。 

当占空比 0 < D2 < D1 < 0.5 时，基于二极管钳位的三电平 BUCK 电路稳态波

形如图 3-13 所示。观察电路关键波形可知在一个开关周期内该电路分为四个工

作模态，其等效电路图如图 3-14 所示。其中电路处于模态一（t0 – t1）时，飞跨

电容 Cf通过输入电压源 VA充电，飞跨电容电压 Vf增大，在该模态内飞跨电容的

电压增大值 ΔVf1 为： 

  (3-42) 

其中 IL为电感电流平均值，Ts为一个开关周期时间。 

电路处于模态三（t2 – t3）时飞跨电容 Cf 作为电源给负载供电，飞跨电容电

压 Vf减小，在该模态内飞跨电容的电压减小值 ΔVf2 为： 

  (3-43) 

当占空比 0 < D2 < D1 < 0.5 时，由式(3-42)和式(3-43)可知 ΔVf1 > ΔVf2，每个开

关周期内飞跨电容电压 Vf 净增加，直至上升到输入电压后重新达到稳态。由图

3-13 和图 3-14 可知当电路处于稳态时钳位二极管不参与电路工作，飞跨电容电

压 Vf = 2E > E，未能实现均压，因此在 D2 < D1 的条件下无法实现飞跨电容均压。 

 

图 3-13  0 < D2 < D1 < 0.5 时电路稳态波形 
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(a) 模态一（t0 – t1） 

 

(b) 模态二（t1 – t2） 

 

(c) 模态三（t2 – t3） 

 

(d) 模态四（t3 – t4） 

图 3-14  0 < D2 < D1 < 0.5 时 TL BUCK 电路工作模态 

同理，在 0 < D1 < D2 < 0.5 的情况下，若不考虑钳位二极管，飞跨电容电压

Vf 将会逐周期减小，直至为零后重新达到稳态。然而，由于钳位二极管导通时会

使飞跨电容被钳位，从而实现均压控制。在不同占空比情况下，钳位二极管导通

时飞跨电容均压过程工作模态如图 3-15 所示。在 0 < D1 < D2 < 0.5 的情况下，随

着飞跨电容电压 Vf逐渐减小直至小于 E，当 S22 导通时，二极管 DC1 导通，使得

输入电容 CA2 向飞跨电容 Cf 充电，将飞跨电容电压 Vf 钳位在 E，等效电路如图

3-15(a)所示。在 D2 > D1 > 0.5 的情况下，除开通过二极管 DC1 导通实现均压控制

外，当开关管 S11 导通时，随着飞跨电容电压 Vf逐渐减小直至小于 E，二极管 DC2

导通，使得输入电压源 CA1 向飞跨电容 Cf 充电，将飞跨电容电压 Vf 钳位在 E，

等效电路如图 3-15(b)所示。 

根据以上分析，当 S11 或 S22 导通时，若飞跨电容电压 Vf 小于 E，则可以通

过钳位二极管 DC2 或 DC1 的导通使飞跨电容被钳位，从而实现对飞跨电容的均

压控制。因此，为了确保在上述模态下，飞跨电容电压 Vf小于 E，需要设置占空

比 D2 略微大于 D1。 
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(a) 二极管 DC1 导通模态 

 

(b) 二极管 DC2 导通模态 

图 3-15  钳位二极管导通时飞跨电容均压过程工作模态 

3.4.3 基于二极管钳位的 TL BUCK 电路基本工作原理 

根据 3.4.2 节的飞跨电容均压控制策略分析，现对基于二极管钳位的 TL 

BUCK 电路的基本工作原理进行分析。假设电路中器件均为理想器件，令 D2 略

大于 D1 ，图 3-16 为 0 < D1 < D2 < 0.5 和 D2 > D1 ≥ 0.5 两种情况下的稳态工作波

形图。 

 

(a) 0 < D1 < D2 < 0.5 

 

(b) D2 > D1 ≥ 0.5 

图 3-16  基于二极管钳位的 TL BUCK 电路稳态工作波形 

在 0 < D1 < D2 < 0.5 时，占空比 D1 和 D2、直流输入电压源 VA幅值 2E 与输

出电压 Vo 的关系为： 

  (3-44) 
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由图 3-16(a)可知 0 < D1 < D2 < 0.5 时电路在一个开关周期内存在四个工作模

态，其等效电路如图 3-17 所示，现对其分析如下： 

模态一（t0 – t1）：在该模态下，开关管 S11 和 S21 处于导通状态，开关管 S12 和

S22 则为关断状态，t0 时刻飞跨电容电压 Vf 与输入电压源的幅值 E 相等，输入电

压源 VA给飞跨电容 Cf充电，飞跨电容电压 Vf逐渐增大，因此二极管 DC1 和 DC2

截止，等效电路如图 3-17(a)所示。此时开关节点电压 Vsw为 2E−Vf，大于输出电

压 Vo，电感 L 两端电压为正，电感电流 iL线性增加。直至 t1 时刻，S11 驱动信号

变为低电平，该模态结束。 

模态二（t1 – t2）：t1 时刻，开关管 S11 关断，S22 开通，而开关管 S21 保持导通

状态，S12 保持关断状态，飞跨电容 Cf不参与电路工作且电压 Vf 大于 E，故二极

管 DC1 和 DC2 保持截止，等效电路如图 3-17(b)所示。此时开关节点电压 Vsw 为

零，小于输出电压 Vo，电感 L 两端电压为负，电感电流 iL 线性减小。直至 t2 时

刻，S21 驱动信号变为低电平，该模态结束。 

模态三（t2 – t3）：t2 时刻，开关管 S21 关断，S12 开通，而开关管 S22 保持导通

状态，S11 保持关断状态，飞跨电容 Cf给负载供电，其电压 Vf逐渐减小。由于 D2 

略微大于 D1，当飞跨电容电压 Vf会减小到 E 时，二极管 DC1 导通，将飞跨电容

电压 Vf钳位在 E，等效电路如图 3-17(c)所示。此时开关节点电压 Vsw大小等于飞

跨电容电压 Vf，大于输出电压 Vo，电感 L 两端电压为正，电感电流 iL线性增加。

直至 t3 时刻，飞跨电容电压 Vf减小到 E，S12驱动信号变为低电平，该模态结束。 

模态四（t3 – t4）：t3 时刻，开关管 S12 关断，S21 开通，而开关管 S22 保持导通

状态，S11 保持关断状态，飞跨电容电压 Vf 等于 E，故二极管 DC1 维持导通，继

续保持飞跨电容电压 Vf 为 E，二极管 DC2 则保持截止，等效电路如图 3-17(d)所

示。此时，开关节点电压 Vsw为零，小于输出电压 Vo，电感 L 两端电压为负，电

感电流 iL 线性减小。直至 t4 时刻，S22 驱动信号变为低电平，该模态结束，进入

下一个开关周期。 
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(a) 模态一（t0 – t1） 

 

(b) 模态二（t1 – t2） 

 

(c) 模态三（t2 – t3） 

 

(d) 模态四（t3 – t4） 

图 3-17  0 < D1 < D2 < 0.5 时基于二极管钳位的 TL BUCK 电路工作模态 

在 D2 > D1 ≥ 0.5 时，占空比 D1 和 D2、直流输入电压源幅值 2E 与输出电压

Vo 的关系为： 

  (3-45) 

由图3-16(b)可知D2 > D1 ≥ 0.5时电路在一个开关周期内存在四个工作模态，

等效电路如图 3-18 所示，现对其分析如下： 

模态一（t0 – t1）：在该模态下，开关管 S11 和 S12 处于导通状态，开关管 S21 和

S22 处于关断状态，由于飞跨电容电压 Vf等于 E，故二极管 DC1 截止，二极管 DC2

导通，将飞跨电容电压 Vf 钳位在 E，等效电路如图 3-18(a)所示。此时开关节点

电压 Vsw为 2E，大于输出电压 Vo，电感 L 两端电压为正，电感电流 iL线性增加。

直至 t1 时刻，S12 驱动信号变为低电平，该模态结束。 

模态二（t1 – t2）：t1 时刻，开关管 S12 关断，S21 开通，而开关管 S11 保持导通

状态，S22 保持关断状态，输入电压源 VA给飞跨电容 Cf充电，飞跨电容电压 Vf逐

渐增大且大于 E，因此二极管 DC2 和 DC1 截止，等效电路如图 3-18(b)所示。此

时开关节点电压 Vsw为 2E−Vf，小于输出电压 Vo，电感 L 两端电压为负，电感电

流 iL线性减小。直至 t2 时刻，S21 驱动信号变为低电平，该模态结束。 
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模态三（t2 – t3）：t2 时刻，开关管 S21 关断，S12 开通，而开关管 S11 保持导通

状态，S22 保持关断状态，飞跨电容 Cf不参与电路工作，其电压 Vf不变且大于 E，

故二极管 DC1 和 DC2 仍保持截止，等效电路如图 3-18(c)所示。此时开关节点电

压 Vsw等于 2E，大于输出电压 Vo，电感 L 两端电压为正，电感电流 iL线性增加。

直至 t3 时刻，S11 驱动信号变为低电平，该模态结束。 

模态四（t3 – t4）：t3 时刻，开关管 S11 关断，S22 开通，而开关管 S12 保持导通

状态，S21保持关断状态，飞跨电容 Cf给负载供电，其电压 Vf逐渐减小，由于 D2 

略微大于 D1，当飞跨电容电压 Vf会减小到 E 时，二极管 DC1 导通，将飞跨电容

电压 Vf钳位在 E，等效电路如图 3-18(d)所示。此时开关节点电压 Vsw等于飞跨电

容电压 Vf，小于输出电压 Vo，电感 L 两端电压为负，电感电流 iL 线性减小。直

至 t4 时刻，S22 驱动信号变为低电平，该模态结束，进入下个开关周期。 

 

(a) 模态一（t0 – t1） 

 

(b) 模态二（t1 – t2） 

 

(c) 模态三（t2 – t3） 

 

(d) 模态四（t3 – t4） 

图 3-18  D2 > D1 ≥ 0.5 时基于二极管钳位的 TL BUCK 电路工作模态 

经过上述工作模态分析可知，通过提出的飞跨电容均压控制策略，基于二极

管钳位的 TL BUCK 电路在飞跨电容均压方面表现良好。相较于传统的两电平

BUCK 电路，实现了电感等效频率的翻倍，并将电感的伏秒减小到其四分之一，

进而减小了电感的尺寸。 
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3.4.4 TL BUCK 电路开关管损耗模型与器件优选 

相较于两电平变换器，多电平变换器需要增加大量的开关器件，因此开关器

件损耗成为多电平变换器损耗的主要组成部分。文献[84],[85]详细推导了基于氮化

镓器件的多电平变换器的统一最小损耗模型，但是该模型在低频大功率应用场景

下忽略了驱动损耗的影响。在本文设计的 65W 小功率电源适配器中，驱动损耗

不可忽略，因此需要考虑驱动损耗对基于二级管钳位的 TL BUCK 电路进行开关

管损耗分析，给出相应的最小损耗模型。为了简化分析，将基于二极管钳位的 TL 

BUCK 电路工作频率设定为 200kHz。 

在 TL BUCK 电路中，由于电感电流纹波较小，因此在忽略电感电流纹波的

情况下，开关器件的导通损耗可表示为： 

  (3-46) 

其中 IL 为电感电流平均值，Rds(on)为电路器件的常态导通电阻，ktemp 和 Kdyn

分别为器件的结温系数与动态电阻系数。 

器件开通与关断时的栅极能量损失即为驱动损耗，则 TL BUCK 电路中开关

器件总驱动损耗由式(3-47)表示。 

  (3-47) 

其中 fs 为工作频率，Vgs 为栅极驱动电压，Qg 为总栅极电荷，由数据手册给

出。 

器件开关损耗由开通损耗与关断损耗构成。对于应用低压氮化镓器件的硬开

关电路，可用分段线性化方法[86],[87]计算开通与关断损耗。对于图 3-12 电路，S21

与 S22 为续流管，其开通损耗可不予考虑，则该电路器件总开关损耗由式(3-48)表

示。 

  (3-48) 

其中 Qgd 表示栅极到漏极电荷；Qgs2 为栅极到源极电荷减去栅极阈值电荷。

kg = Rg(on)/2(Vgs−Vpl) + Rg(off)/Vpl，其中 Rg(on)为栅极开通驱动电阻，Rg(off)为栅极关断

驱动电阻，Vgs为栅极驱动电压，Vpl为米勒平台电压，这些参数可以从数据手册

中获取。 

容性损耗在硬开关电路中也应予以考虑，则总容性损耗由式(3-49)表示。 
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  (3-49) 

其中 Qoss为输出电荷，可从数据手册中获得。 

由于钳位二极管导通期间流过的电流非常小，故二极管导通损耗可忽略不计。

联立式(3-46)~式(3-49)，可得到 TL BUCK 电路的开关器件总损耗 PGaN_TL，即： 

 (3-50) 

为简化开关器件总损耗 PGaN_TL，式(3-50)中 Qgd 可以表示为电荷等效电容

Cgd(tr)与电压应力 E 的乘积，Qoss可表示为能量等效输出电容 Coss(er)与电压应力 E

的乘积，而 Qgs2 与电压应力 E 无关。文献[88]指出，对于氮化镓器件，其 Qgd 与

Qgs2 之间大致存在一定的比例关系，可将 Qgs2 简化为 Qgd 的 kg2d 倍，其中 kg2d 可

通过线性拟合得到。对于 40V/3mΩ 的氮化镓器件，kg2d约为 1。由上述分析，开

关器件总损耗 PGaN_TL如式(3-51)所示。  

 (3-51) 

其中 ksw = kg(1+kg2d)。 

本文 3.2.2 节介绍了 DCX 电路器件损耗的分析，并引入了 NFoM 与 BFoM

的概念，这些概念同样使用于 TL BUCK 电路，即： 

  (3-52) 

  (3-53) 

  (3-54) 

将式(3-52)~式(3-54)代入式(3-51)中，得到基于 NFoM 和 BFoM 的开关器件

总损耗模型，即： 

  (3-55) 

可见在电路规格参数 E、IL和 fs确定时，开关器件总损耗模型 PGaN_TL是关于

导通电阻 Rds(on)的对勾函数，其关系曲线如图 3-19 所示。从图中可以看出开关器

件总损耗 PGaN_TL在第一象限必有一个最小值，如图 3-19 红点所示。由对勾函数

的性质可得到第一象限中的开关器件总损耗模型 PGaN_TL(min)最小值与对应的导通

电阻 Rds(on)_min，即： 
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(3-56) 

  (3-57) 

 

图 3-19  开关器件总损耗与导通电阻的关系 

由于基于二极管钳位的 TL BUCK 电路需要兼容车载场景和 DCX 调压场景，

所以该电路的输入电压范围为 12~47V，导致开关器件上的电压应力为 6~23.5V

之间。因此，考虑裕量选取 40V 的氮化镓器件，再由相应系列的器件参数得到开

关器件总损耗与导通电阻的关系曲线，即图 3-19 所示。可见当开关器件总损耗

为最小值 PGaN_TL(min)时，对应导通电阻 Rds(on)_min 为 4mΩ。在可选范围内，最终选

取 40V/3mΩ 的氮化镓器件作为电路开关器件。 

3.5 本章小结 

本章首先分析了匹配电容切换整流电路的后级 DCX 的工作原理，并根据电

路的输入输出电压规格和工作频率设计了变压器匝比。接着，通过分析匹配电容

切换整流电路的后级 DCX 的工作模态，建立了原边开关器件导通损耗模型。模

型表明，原边开关器件导通损耗随器件导通电阻变化的最小值较小，相比之下驱

动损耗不可忽略。因此，将原边导通损耗模型修正为原边器件总损耗模型，并依

据该模型进行了器件优选和死区时间设计。随后，针对 DCX 电路平面变压器进

行了磁芯结构选择和绕组排布结构设计。在完成 DCX 电路设计后，为实现 DCX

调压输出，采用了一种基于二极管钳位的 TL BUCK 电路。通过在 TL BUCK 电

路额外添加一低压直流输入端口，用于车载场景下的低压直流输入，从而实现车

0
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载调压输出，增加了电源适配器的兼容性。相较于两电平电路，多电平电路能够

降低电感的伏秒，进而减小电感体积，提高功率密度。此外，提出了一种飞跨电

容均压控制策略，即通过二极管钳位和设置占空比偏差实现飞跨电容均压。最后，

通过分析基于二极管钳位的 TL BUCK 电路的工作模态，建立了电路开关器件总

损耗模型，并依此对器件进行了优选设计。 
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4 实验验证 

基于第 2 章和第 3 章的设计方法，本文搭建了一台家用场景下交流端口输入

电压范围为 85~130Vac和 170~265Vac，输出电压 20V，输出最大满载功率为 65W；

车载场景下低压直流端口输入电压范围 12~24V，输出电压 9V，输出最大满载功

率为 30W 的匹配电容切换整流的 DCX + TL BUCK 样机。其中，DCX 和基于二

极管钳位的 TL BUCK 工作频率分别为 500kHz 和 200kHz。其不同侧视图及样机

尺寸如图 4-1 所示，样机的功率密度达 42W/in3。样机关键参数如表 4-1 所示。 

 
(a) 侧面一 

 
(b) 侧面二 

图 4-1  样机图 

表 4-1  多场景小功率电源适配器样机关键参数 

参  数 数  值 

输入电压范围（家用交流端口） 85~130Vac;170~265Vac 
输出电压（家用） 20V 

最大满载功率（家用） 65W 
输入电压范围（车载低压直流端口） 12~24V 

输出电压（车载） 9V 
最大满载功率（车载） 30W 

输入电解电容 68uF/200V 
电容切换开关管 EPC2034C 

谐振电容 690nF 
谐振电感 106nH 

DCX 工作频率 500kHz 
磁芯材料 DMR51 

变压器匝比 NP1 : NP2 :NS1 : NS2 12:12:3:3 

Control

Rec

DCX-P

DCX-S

BUCK
Cap 

Switch
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续表 4-1  多场景小功率电源适配器样机关键参数 

参  数 数  值 

DCX 原边开关管 EPC2054 
DCX 副边开关管 EPC2065 

BUCK 电感 15μH 
BUCK 工作频率 200kHz 

BUCK 开关管 EPC2055 

4.1 电容切换整流电路实验验证 

4.1.1 电容切换整流电路功能验证 

如图 4-2 所示为电容切换整流电路在 85Vac 交流输入电压下的实验波形，其

中 Vac为交流输入电压波形，VDS_Sp 和 VDS_Ss分别为并联切换开关管 Sp 和串联切换

开关管 Ss的漏源极电压波形，Vc1 和 Vc2 分别为输入电容 Cin1 和 Cin2 的电压波形，

ic1 为输入电容 Cin1 的电流波形。图 4-2(a)和图 4-2(b)分别为电路满载下切换开关

管波形和输入电容波形。可见电路初始条件下串联切换开关 Ss 导通，输入电容

Cin1 和 Cin2 串联。当交流输入电压稳定后，检测到交流输入电压 Vac小于 135Vac，

此时串联切换开关管 Ss 关断，并联切换开关管 Sp1 和 Sp2 导通，输入电容 Cin1 和

Cin2 切换成并联，等效输入容值增大到单颗电容容值的两倍，输入电容 Cin1 和 Cin2

开始充电直至进入稳态。 

 
(a) 切换开关管波形@满载 

 
(b) 输入电容波形@满载 

图 4-2  电容切换整流电路实验波形@85Vac  

如图 4-3 所示为电容切换整流电路在 130Vac 输入电压下的实验波形。可见

当交流输入电压小于 135Vac 时，输入电容从串联切换到并联，具体工作原理与

85Vac 下电路切换类似，这里不再赘述。由上述分析可知，实验验证了电路在低

交流输入电压 85~130Vac 范围内输入电容 Cin1 和 Cin2 从串联切换到并联，等效输

Vac :50V/div

ic1 :10A/div

VDS_Ss :50V/div

VDS_Sp :50V/div
Vac :50V/div Vc1 :50V/div Vc2 :50V/div

ic1 :10A/div
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入容值增大到单颗电容容值的两倍，从而降低了单颗电容的容值。 

 
(a) 切换开关管波形@满载 

 

 
(b) 输入电容波形@满载 

图 4-3  电容切换整流电路实验波形@130Vac 

如图 4-4 所示是高交流输入电压下电路实验波形。图 4-4(a)是 170Vac 下电路

满载输入电容波形，图 4-4(b)是 265Vac 下电路满载输入电容波形。从图中可知，

电路初始条件下输入电容 Cin1 和 Cin2 串联，由于交流输入电压 Vac 大于 165Vac，

电路不发生切换，输入电容 Cin1 和 Cin2 保持串联，共同承担输入电压，从而降低

了输入电容的耐压。综上，电容切换整流电路同时减小了输入电容的容值和耐压，

从而减小了输入电容的体积。 

 
(a) 输入电容波形@170Vac，满载 

 
(b) 输入电容波形@265Vac，满载 

图 4-4  高交流输入电压下电容切换整流电路实验波形  

4.1.2 电容切换整流电路效率测试与损耗分析 

图 4-5 为室温条件下电容切换整流电路的满载稳态效率曲线。从图中可知，

交流输入电压 85Vac 为最恶劣工作点，且满载最低效率为 98.0%，而峰值效率可

达 99.2%。此外，随交流输入电压增大，电路效率逐渐提高，这是因为恒功率输

出时交流输入电压越大，输入电流和输入电容电流越小，电路中占主要地位的整

流桥损耗、输入电容损耗和开关管导通损耗越小，呈现出图 4-5 所示的趋势。 
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图 4-5  电容切换整流电路满载效率曲线 

图 4-6 展示了电容切换整流电路在满载时的损耗分析，其中图 4-6(a)为 85Vac

交流输入电压下的满载损耗分析，图 4-6(b)为 265Vac 交流输入电压下的满载损

耗分析。从图中可知，电容切换整流电路采用导通电阻较小的氮化镓器件，因此

其损耗占比较小，最大时仅为 0.01%。在低交流输入电压下，输入电容会并联分

流，从而减小了输入电容的损耗，85Vac 下损耗占比为 0.46%。而在高交流输入

电压时输入电容串联增大了输入电容的电阻，但此时输入电流较小，均衡下输入

电容损耗也较小，265Vac 下损耗占比为 0.27%。因此，相比传统二极管整流加电

容直接滤波的电路，额外增加的输入电容和切换开关管对电路效率几乎没有影响。 

 

(a) 85Vac@满载 
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(b) 265Vac@满载 

图 4-6  电容切换整流电路满载情况下的损耗分析  

4.2 DCX 电路实验验证 

4.2.1 DCX 电路功能验证 

图 4-7 为 80V 输入电压下的 DCX 电路实验波形，该输入电压下原边谐振腔

单元并联，其中 VDS_S1 和 VDS_S4 分别为原边开关管 S1 和 S4 的漏源极电压波形，

ip1 和 ip2 分别为对应单元的原边谐振腔电流。图 4-7(a)和图 4-7(b)分别为电路空载

和满载时的实验波形。从图中可知，电路空载和满载情况下 VDS_S1 和 VDS_S4 下降

到零后才导通，在全负载范围内原边开关管都实现了零电压导通。此外，原边谐

振腔电流 ip1和 ip2相对一致，实现了原边谐振腔单元并联情况下的良好均流效果。 

 
(a) @空载 (b) @满载 

图 4-7  DCX 电路实验波形@80V 

图 4-8 所示为 200V 输入电压下的 DCX 电路实验波形，该输入电压下原边

谐振腔单元串联。图 4-8(a)为电路空载时的实验波形，图 4-8(b)为电路满载时的

实验波形。从图中可知，电路空载和满载情况下 VDS_S1 和 VDS_S4 下降到零后才导
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通，在全负载范围内原边开关管都实现了零电压导通，开关管的漏源极电压 VDS_S1

和 VDS_S4 相对一致，实现了原边谐振腔单元串联情况下的良好均压效果。 

(a) @空载 (b) @满载 
图 4-8  DCX 电路实验波形@200V 

4.2.2 DCX 电路效率测试与损耗分析 

图 4-9 展示了室温条件下 DCX 电路的满载效率曲线，可见当原边谐振单元

并联或串联时，电路的最低效率都为 97.0%，而峰值效率都达到 98.0%。这是因

为在效率最低点和峰值点时，两种工作模式下各个单元的输入电压基本一致。此

外，还能够观察到随着输入电压的增大，电路满载效率先提高后减小。这是因为

在一定范围内输入电压越高，输入电流越小，导致原副边开关管和变压器绕组导

通损耗越小。同时变压器磁损虽然增大但不占主要部分，因此电路效率逐渐提高。

然而，在输入电压超过一定范围后进一步提高时，虽然原副边开关管和变压器绕

组导通损耗仍在减小，但开关管的反向导通损耗、开关损耗和变压器磁损逐渐增

大并开始占据主要地位，因此电路效率在达到峰值点后开始下降。综上，DCX 电

路在两种工作模式下的电路效率呈现图 4-9 所示的趋势。 

 
图 4-9  DCX 电路满载效率曲线 

97.0

97.4

97.8

98.2

98.6

0 50 100 150 200 250 300 350 400
Vin(V)

E
ff

ic
ie

nc
y(

%
)

Po=65W

Parallel Series

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学工程硕士学位论文 第 4 章 实验验证 

63 
 

图 4-10 展示了 DCX 电路在不同输入电压下的满载损耗分析，其中图 4-10(a)

是100V输入电压下满载损耗分析，图4-10(b)是373V输入电压下满载损耗分析。

可见在 100V 输入电压下原副边开关管和变压器绕组导通损耗占主要部分，而在

373V 输入电压下变压器磁损占主要部分，这与之前的预期分析是相符合的。此

外，通过使用基于损耗模型的优化设计，原副边开关管损耗占比均小于 0.4%。 

 

(a) 100V@满载 

 

(b) 373V@满载 

图 4-10  DCX 电路满载情况下的电路损耗分析 

4.3 基于二极管钳位的 TL BUCK 电路实验验证 

4.3.1 基于二极管钳位的 TL BUCK 电路功能验证 

当基于二极管钳位的 TL BUCK 电路应用于车载场景时，输入电压范围为

12~24V，输出功率降额到 30W。图 4-11 所示为车载场景下基于二极管钳位的 TL 

BUCK 电路满载关键波形，其中 VDS_S11，VDS_S12，VDS_S21和 VDS_S22为电路开关管
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的漏源极电压，Vf为飞跨电容电压，iL为电感电流。从图中可知，在该电路开关

频率为 200kHz 时，通过相移脉宽调制使得 VDS_S11 和 VDS_S12 相差二分之一个周

期，VDS_S21 和 VDS_S22 也相差二分之一个周期，因此电感电流 iL 在一个周期内充

电和放电各两次，电感频率为 400kHz，表明该电路实现了电感等效频率的倍频

效果。此外，通过二极管钳位和占空比偏差控制策略，令开关管 S12 的占空比 D2

与 S11 的占空比 D1 相差 0.024，可见该控制策略下飞跨电容电压 Vf均稳定在二分

之一的输入电压，因此在车载场景下的全输入电压范围内实现了飞跨电容的均压。 

 
(a) 12V@30W 

 

(b) 24V@30W 

图 4-11  车载场景下基于二极管钳位的 TL BUCK 电路满载关键波形 

当该电路作为 DCX 调压电路时，其输入电压范围为 20~47V，输出功率为

65W。图 4-12 所示为 DCX 调压场景下基于二极管钳位的 TL BUCK 电路关键波

形。从图中可知，当开关管 S12 的占空比 D2 与 S11 的占空比 D1 相差 0.024 时，通

过钳位二极管，该电路在 20~47V 输入电压范围内实现了飞跨电容均压。综上所

述，基于二极管钳位的 TL BUCK 电路在全输入电压范围内实现了飞跨电容均压。 
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(a) 20V@65W 

(b) 47V@65W 

图 4-12  DCX 调压场景下基于二极管钳位的 TL BUCK 电路满载关键波形 

4.3.2 基于二极管钳位的 TL BUCK 电路效率测试与损耗分析 

室温条件下基于二极管钳位的 TL BUCK 电路满载效率曲线如图 4-13 所示，

其中图 4-14(a)为车载场景下电路满载效率曲线，图 4-14(b)为 DCX 调压场景下满

载效率曲线。从图中可知，在车载场景下，电路满载最低效率为 97.9%，峰值效

率达到 98.1%；在 DCX 调压场景下，满载最低效率 98.9%，峰值效率达到 99.2%。

可见两种场景下满载最低效率和峰值效率均相差接近一个百分点。这是因为两种

场景下输出电流不变，开关管和电感的导通损耗以及驱动损耗保持不变。但是在

车载场景下，由于输出功率减少了约一半，这些损耗的占比会增加一倍左右。此

外，在车载场景下，电路的满载最低效率点和峰值效率点所对应的输入电压分别

约为对应 DCX 调压场景下的二分之一，开关损耗和容性损耗同样减小约二分之

一。由于车载场景下输出功率减少了约一半，因此开关损耗和容性损耗的损耗占

比几乎保持不变。 

根据以上分析，与 DCX 调压场景相比，车载场景下的开关管和电感导通损

耗以及驱动损耗的占比增加，导致满载最低效率和峰值效率都降低了约 1%。此
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外，由于输出电流保持不变，随着输入电压的增加，开关管的开关损耗和容性损

耗也会增加，而开关管和电感导通损耗几乎不变，因此两种场景下电路满载效率

均随着输入电压的增加而降低，呈现出图 4-13 所示的趋势。 

 

(a) 车载场景@30W 

 

(b) DCX 调压场景@65W 

图 4-13  基于二极管钳位的 TL BUCK 电路满载效率曲线 

根据图 4-13，图 4-14 展示了两种应用场景下基于二极管钳位的 TL BUCK 电

路满载效率最低点的损耗分析。其中，图 4-14(a)所示为车载场景下 24V 输入电

压的满载损耗分析，图 4-14(b)所示为 DCX 调压场景下 47V 输入电压的满载损

耗分析。可见在两种场景下的满载最低效率点处，车载场景下导通损耗、驱动损

耗和电感损耗占比约为 DCX 调压场景下的两倍，而开关损耗和容性损耗的占比

相对一致，符合预期分析。此外，经过基于损耗模型的器件优化设计，在车载场

景下开关管的损耗占比小于1%，在DCX调压场景下开关管的损耗占比小于 0.7%。 
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(a) 车载场景：24V@30W 

 

(b) DCX 调压场景：47V@65W 

图 4-14  基于二极管钳位的 TL BUCK 电路满载损耗分析 

4.4 整机效率预测与散热分析 

在对电容切换整流电路、DCX 电路和基于二极管钳位的 TL BUCK 电路进

行效率测试与损耗分析后，对整机满载工况效率进行了预测，并在图 4-15 中展

示了效率曲线。可以发现，当交流输入电压为 130Vac 时，整机满载预测效率最

低，为 95.0%；当交流输入电压为 180Vac 时，整机满载效率达到峰值，为 96.0%。

这是由于当输出电流不变，交流输入电压越大，输入电流越小，电容切换整流电

路和 DCX 电路中器件与磁性元件的导通损耗越小，DCX 电路的磁损越大，基于
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换整流电路中导通损耗占主要部分；在 DCX 电路中，磁性元件的损耗占主要部

分；在基于二极管钳位的 TL BUCK 电路中，除开关损耗和容性损耗外，其他损
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耗几乎保持不变。因此，在输入电压增大的情况下，电容切换整流电路的效率会

提高，而 DCX 电路和基于二极管钳位的 TL BUCK 电路效率会降低。最终，电

路满载效率随着输入电压的增大先提高后降低，呈现出图 4-15 所示的趋势。 

 

图 4-15  整机满载效率预测曲线 

由于电源适配器通过自然对流的方式进行散热，因此提高功率密度的同时需

注意满足相应的散热条件限制。在整机允许温升 50℃的条件下，对不同功率密

度的 65W 电源适配器进行损耗和散热分析，得到了满足散热要求下电源适配器

功率密度与满载最低效率的关系，如图 4-16 所示。可见整机功率密度为 42W/in3

时，65W 电源适配器的满载最低效率需大于 94.8%才能满足散热要求，而本文设

计的 65W 电源适配器满载最低效率为 95.0%，因此可以确保满足散热要求。这

说明了本设计能够在保持较高功率密度的同时，保证电源适配器的可靠性和稳定

性，为实际应用提供了一定的参考价值。 

 

图 4-16  满足散热要求下电源适配器功率密度与满载最低效率关系 
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4.5 本章小结 

本章根据第 2 章和第 3 章介绍的电容切换整流电路和匹配电容切换整流的

DCX + TL BUCK 电路设计方法，搭建了一台多场景小功率电源适配器的实验样

机。家用场景下，样机交流端口输入电压范围为 85~130Vac 和 170~265Vac，输

出电压 20V，输出最大满载功率为 65W。在车载场景下，仅基于二极管钳位的

TL BUCK 电路工作，此时低压直流端口输入电压范围 12~24V，输出电压 9V，

输出最大满载功率为 30W。针对该样机中电容切换整流电路的切换功能、不同工

作模式下 DCX 电路的基本功能以及不同应用场景下基于二极管钳位的 TL 

BUCK 电路的基本功能与飞跨电容均压能力进行了测试，验证了各级电路的基本

功能。此外，对各级电路的效率进行了测试，并基于测试结果对整机效率和整机

散热能力进行了预测分析，说明本设计具有较高效率和较高功率密度，同时满足

了散热要求。
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5 总结与展望 

5.1 全文工作总结 

本文针对小功率电源适配器在车载、智能便携设备等领域中日益增长的兼容

性和高效率高功率密度方面的需求，围绕输入滤波电容和后级 DC/DC 电路进行

了优化，提出了电容切换整流电路以及兼容车载和家用场景的匹配电容切换整流

的 DCX + TL BUCK 多场景小功率电源适配器拓扑，并进行了理论分析、优化设

计和实验验证。本文主要做了以下工作： 

1) 分析了传统二极管整流加电容直接滤波的电路中输入电容的容值和耐压对

其体积的影响，并结合反激变换器的原边导通损耗分析，揭示了现有拓扑结

构下输入电解电容体积优化困难的原因。为此，设计了一种电容切换整流电

路，通过在不同输入电压下切换开关器件实现单颗输入电解电容的容值和耐

压的减小，从而减小了输入电解电容的总体积。此外，建立了电路的器件导

通损耗模型，进而对开关器件和输入电解电容进行了优化设计。 

2) 对匹配电容切换整流电路的后级 DCX 进行损耗分析，建立了基于 GaN 器件

的原边开关管总损耗模型，并利用该模型对器件参数和死区时间进行优化设

计，实现了较低的器件损耗。同时，对 DCX 平面变压器磁芯结构和绕组排

布结构进行了设计，以提高电路效率。 

3) 为适应车载和 DCX 调压应用场景，采用了一种基于二极管钳位的 TL BUCK

电路，电路具有额外的低压直流输入端口，用于车载场景下的低压直流输入，

从而实现电路的多场景应用。该电路通过所提出的二极管钳位和占空比偏差

相结合的控制策略实现了飞跨电容均压，并建立了基于 GaN 器件的开关管

总损耗模型，从而对器件参数进行优选。与传统的两电平电路相比，通过多

电平工作原理，减小了电感的伏秒，从而缩小了电感的体积，提高了电路的

功率密度。 

4) 根据本文提出的匹配电容切换整流的 DCX + TL BUCK 拓扑设计方法，搭建

了一台多场景小功率电源适配器实验样机。实验和预测结果表明，该拓扑实

现了基本功能，可适用于多场景，并且具有高效率和高功率密度的特点，其

功率密度达 42W/in3，预测满载最低效率为 95%。 
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5.2 研究工作展望 

针对用于多场景小功率电源适配器的电容切换整流电路和匹配电容切换整

流的 DCX + TL BUCK 电路拓扑，本文已经完成了一部分研究工作，但仍有一些

方面值得深入研究： 

1) 对于电容切换整流电路，在雷击浪涌情况下，低压切换开关管可能会被击穿，

导致输入电容短路。因此应设计合理的保护和吸收电路，以避免在故障模式

下出现安全隐患。 

2) 仅对 DCX 平面变压器的磁芯和绕组结构进行设计，而未对平面变压器的体

积和损耗进行优化。为了提高电路的效率和功率密度，有必要依据体积和损

耗模型进行优化设计。 

3) 仅根据各级电路效率对整机效率做出了预测，需要进一步对整个电路进行联

合调试，以准确评估整机效率。 

4) 可改进本设计电路拓扑，将其集成到汽车前装系统中，作为内置电源适配器

使用，以更好地适应电动汽车产业的发展趋势。
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