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摘   要 

在全球能源结构向低碳化转型以及碳中和战略目标的推动下，发展清洁能源并实现绿

色交通已成为国际社会的广泛共识。在此背景下，电动汽车（Electric Vehicle, EV）产业迎

来了前所未有的发展机遇，市场规模呈现出指数级增长态势。与此同时，消费者对于电动

汽车的续航里程和充电便利性提出了更高的要求，这进一步推动了电池技术以及大功率车

载充电机（On-board Charger, OBC）的研发进程。作为 OBC 与电网连接的关键环节，三相

功率因数校正（Power Factor Correction, PFC）变换器的性能直接影响着充电效率和用户体

验。为了在有限的车载空间内传输更高的功率，PFC 变换器必须具备更高的效率和功率密

度。然而，传统的两电平三相 PFC 变换器在追求高效率传输时，开关频率较低，这导致电

感和滤波器的体积占比大，从而限制了系统的功率密度。多电平技术为解决该矛盾提供了

有效途径。通过增加多电平拓扑的电平数，可大幅减小电感伏秒（电感电压积分最大值），

从而实现更高的功率密度。同时，电平数的增加降低了器件电压应力，从而可以使用寄生

参数更小的低压器件，实现高效率的目标。为了在效率与功率密度方面实现三相 PFC 变换

器的突破，本文重点分析多电平拓扑在高效高密度三相 PFC 应用中的优势。在此基础上，

进一步研究多电平电路的优化设计方法和可靠的控制策略，以提升多电平方案的工程适应

性和应用价值。主要研究内容如下： 

模块化结构可有效降低多电平拓扑各单元间的相互影响，便于实现可靠的电路保护和

冗余设计。但模块化单元会产生多个低压直流母线，与后级 DC-DC 变换器连接复杂。而

且由于低压电容能量密度低，直流母线电容体积增大，降低系统的功率密度。对此，本文

揭示了多电平拓扑功率传输方式与母线的关系，进而提出一种兼具模块化特性和单直流母

线的多电平拓扑——模块化感性开关网络（Modular Inductive Switching Network, MISN）。

本文进一步分析了 MISN-PFC 变换器的工作原理和控制策略，为其在高效高密度电源中的

应用奠定基础。 

由于多电平 PFC 变换器电路参数较多，为实现高效率与高功率密度的目标，现有相关

应用缺乏系统性优化设计方法。此外，不同的拓扑结构对设计方法影响明显，需根据具体

的电路运行原理进行适应性调整，以确保设计方法与拓扑特性相匹配。因此，本文针对

MISN-PFC 变换器的优化设计问题进行研究，首先建立 MISN 器件损耗模型以及电路关键

元件的体积模型，分析各设计参数对系统效率与功率密度的作用规律。在此基础上，提出

层级化设计思想，将复杂的多目标多变量优化问题解耦为多个降阶的子优化过程，有效降
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低了设计复杂度。相较于传统两电平变换器，MISN-PFC 变换器的损耗以及无源元件体积

更小，可实现更高的效率和功率密度。 

在宽直流母线电压应用中，MISN 的电压应力以及缓冲能量与母线电压范围正相关，

不仅降低前级 PFC 变换器的转换效率，还会对其功率密度产生负面影响。针对这一问题，

本文建模计算了不同直流母线电压对应的 MISN 损耗以及电路元件体积，通过对比分析揭

示了工频整流桥电平数对 MISN 的关键影响。进一步，通过综合评估工频整流桥结构复杂

度及其优化效果，提出一种基于三电平工频整流桥的 MISN 拓扑优化方案，在维持原有效

率与功率密度的同时，成功扩展直流母线电压范围。 

针对 MISN-PFC 变换器在极轻载条件下电压振荡问题，本文基于基波频段的功率传输

路径，分析了极轻载下变换器的异常工作状态，揭示了此时原有控制策略对 MISN 电压控

制的局限性。对此，提出一种基于谐波频段的功率补偿控制策略，即通过定向构建谐波频

段的功率传输路径，补偿 MISN 所需能耗，恢复系统正常工作模态并实现环路稳定。 

针对三相 MISN-PFC 变换器多单元均压控制所需采样电路资源大的问题，本文提出一

种基于电流纹波检测的均压控制策略，通过解析电感电流纹波与单元电压的强耦合特性，

将电压检测转换为电流纹波检测。相较于传统基于电压检测的均压控制方法，所提均压策

略复杂度相近，但控制系统硬件资源需求以及空间占比大幅下降。 

关键词：三相 PFC，高效率，高功率密度，MISN，多电平，优化设计，控制策略 
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Abstract 

Driven by the global transition to a low-carbon energy structure and the strategic carbon 

neutrality goals, the development of clean energy and sustainable transportation has become a 

broad consensus within the international community. In this context, the electric vehicle (EV) 

industry has encountered unprecedented development opportunities, with its market size 

exhibiting exponential growth. At the same time, consumers are placing higher demands on the 

driving range and charging convenience of EVs, which further promotes the development of 

battery technology and high-power on-board chargers (OBCs). As a critical interface connecting 

the OBC to the grid, the performance of three-phase power factor correction (PFC) converters 

directly affects charging efficiency and user experience. To transmit higher power within limited 

onboard space, PFC converters must achieve higher efficiency and power density. However, when 

pursuing high-efficiency power transmission, traditional two-level three-phase PFC converters 

operate at relatively low switching frequencies, resulting in bulky inductors and filters that occupy 

significant volume and thus limit the system's power density. Multilevel technology provides a 

novel solution to this challenge. By increasing the number of voltage levels in multilevel 

topologies, the inductor volt-second (maximum integral of inductor voltage) can be significantly 

reduced, enabling higher power density. Meanwhile, the increased number of levels reduces the 

voltage stress on switching devices, allowing the use of low-voltage devices with smaller parasitic 

parameters to achieve high efficiency. To break through the limitations in efficiency and power 

density of three-phase PFC converters, this dissertation focuses on analyzing the advantages of 

multilevel topologies in high-efficiency, high-density three-phase PFC applications. On this basis, 

it further investigates optimized design methods and reliable control strategies for multilevel 

circuits to enhance the engineering adaptability and application value of multilevel solutions. The 

main research contents are as follows: 

The modular structure can effectively reduce the mutual influence between units in 

multilevel topologies, facilitating reliable circuit protection and redundant design. However, the 

modular units generate multiple low-voltage DC buses, complicating their connection to 

downstream DC-DC converters. Moreover, due to the low energy density of low-voltage 

capacitors, the volume of the DC bus capacitors increases, reducing the system's power density. 

To address this, this paper reveals the relationship between the power transfer mode of multilevel 

topologies and the bus, and subsequently proposes a multilevel topology that combines modular 

characteristics with a single DC bus—the Modular Inductive Switching Network (MISN). The 

working principles and control strategies of the MISN-PFC converter are further analyzed, laying 
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the foundation for its application in high-efficiency, high-density power supplies. 

Due to the numerous parameters in multilevel PFC converters, existing applications lack 

systematic optimization design methods to achieve high efficiency and high power density. 

Furthermore, different topologies significantly influence the design approach, requiring adaptive 

adjustments based on the specific circuit operating principles to ensure the design method matches 

the topological characteristics. Therefore, this paper investigates the optimization design of the 

MISN-PFC converter. First, it establishes a loss model for the MISN module devices and a volume 

model for key circuit components, analyzing the impact of various design parameters on system 

efficiency and power density. Based on this, a hierarchical design approach is proposed, 

decoupling the complex multi-objective, multi-variable optimization problem into multiple 

reduced-order sub-optimization processes, effectively reducing design complexity. Compared to 

traditional two-level converters, the MISN-PFC converter exhibits lower losses and smaller 

passive component volumes, enabling higher efficiency and power density. 

In wide DC bus voltage applications, the voltage stress and buffering energy of the MISN 

module are positively correlated with the bus voltage range, which not only reduces the 

conversion efficiency of the front-end PFC converter but also negatively impacts its power density. 

To address this issue, this paper models and calculates the MISN module losses and circuit 

component volumes corresponding to different DC bus voltages. Through comparative analysis, 

it reveals the critical impact of the number of levels in the line-frequency rectifier bridge on the 

MISN module. By comparing the structural complexity of line-frequency rectifier bridges and 

their optimization effects, an optimized MISN-PFC topology based on a three-level line-

frequency rectifier bridge is proposed. This solution successfully extends the DC bus voltage 

range while maintaining the original efficiency and power density. 

To address the voltage oscillation issue of the MISN-PFC under extremely light load 

conditions, this paper analyzes the abnormal operating state of the converter under such loads 

based on the power transfer path in the fundamental frequency band, revealing the limitations of 

the original control strategy in controlling MISN voltage. In response, a power compensation 

control strategy based on the harmonic frequency band is proposed. This strategy involves 

directionally constructing a power transfer path in the harmonic frequency band to compensate 

for the energy consumption required by the MISN module, restoring the system's normal operating 

mode and achieving loop stability. 

To tackle the issue of high sampling circuit resource requirements for voltage balancing 

control in three-phase MISN-PFC multi-unit systems, this paper proposes a voltage balancing 

control strategy based on current ripple detection. By analyzing the strong coupling characteristics 
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between inductor current ripple and unit voltage, voltage detection is converted into current ripple 

detection. Compared to traditional voltage detection-based voltage balancing control methods, the 

proposed strategy has similar complexity but significantly reduces the hardware resource 

requirements and spatial footprint of the control system. 

Key words: three phase PFC, high efficiency, high power density, MISN, optimization deign, 

control strategy 
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第1章 绪论 

1.1 研究背景 

根据国际能源署（IEA）《2024 年全球能源展望》报告，过去十年全球能源需求增长

30%，2023 年化石能源（石油、煤炭、天然气）仍占据能源消费总量的 67%（图 1.1），而

探明储量仅可支撑石油开采 53 年、天然气 49 年、煤炭 133 年[1]。这种“高依赖-低可持

续”的矛盾在交通领域尤为突出：全球交通系统 96%的能源来自石油[2]，每年消耗石油超

50 亿吨，占全球总产量的 65%[3]，成为能源安全链条中最脆弱的环节。 

 
图 1.1 全球能源消耗发展趋势 

化石能源的过度使用已引发严峻环境危机。据联合国环境规划署（UNEP）统计，如

图 1.2 所示，2023 年全球化石燃料燃烧产生的二氧化碳排放量约 377 亿吨，其中能源领域

贡献 26%（约 150 亿吨）[4]。若延续当前排放轨迹，全球温升将在 2030 年前突破 1.5℃临

界值[5]。更严重的是，交通尾气排放的氮氧化物（NOx）、颗粒物（PM2.5）等污染物导致

全球每年约 700 万人因空气污染过早死亡（世界卫生组织数据）[6]，而石油开采与运输过

程中的泄漏事故（如 2020 年毛里求斯漏油事件）更对海洋生态造成毁灭性打击。 

 
图 1.2 二氧化碳排放量与全球平均气温发展趋势 
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为应对能源与环境双重危机，全球正加速向可再生能源转型。《巴黎协定》设定了“将

全球温升控制在 2℃以内并努力限制在 1.5℃”的目标[7]，欧盟通过《欧洲绿色协议》承诺

2030 年碳排放较 1990 年减少 55%、2050 年实现碳中和[8]；中国提出“双碳”战略，力争

2030 年前实现碳达峰、2060 年前碳中和[9]。政策驱动下，2023 年全球可再生能源发电量

占比首次突破 30%，光伏与风电成本较 2010 年分别下降 82%和 39%[10]。 

在此背景下，电动汽车（electric vehicle, EV）成为连接可再生能源与低碳交通的核心

载体。通过“清洁电力-车载电池-智能充电”的技术路径，EV 可将风电、光伏等波动性可

再生能源转化为稳定交通能源。国际可再生能源机构（IRENA）研究表明，若全球 EV 渗

透率达 75%，每年可减少 14 亿吨碳排放[11]，而车网互动（V2G）技术更能将 EV 电池变

为电网调频资源，提升可再生能源消纳率 20%以上[12]。因此，发展以 EV 为核心的新能源

交通体系，既是破解化石能源依赖的关键路径，也是实现联合国可持续发展目标（SDG7、

SDG13[13]）的必由之路。 

全球电动汽车市场正以惊人速度重塑交通能源格局，如图 1.3 所示，2023 年全球电动

汽车销量突破 1400 万辆，渗透率达 15.8%，较三年前增长近四倍[14]，其中中国市场贡献

超六成份额，年销量达 887 万辆、渗透率 35%[15]。这场变革的背后是各国政策的强力推

动：欧盟通过《2035 年禁售燃油车法案》[16]，美国加州与中国海南等地区试点更激进的禁

燃时间表[17]，德国、中国等主要市场通过最高 9000 欧元购车补贴与税收减免刺激消费[18]。

基建布局同步加速，欧盟立法要求 2030 年实现高速公路 60 公里间隔快充覆盖[19]，中国计

划 2025 年建成 200 万根公共充电桩，中央财政累计投入超 180 亿元[20]。政策红利催生产

业链爆发，宁德时代与比亚迪动力电池全球市场占有率达 70%[21]，特斯拉上海超级工厂实

现 45 秒下线一台车的制造效率[22]，规模化效应显著降低整车成本。 

 
图 1.3 全球电动汽车销量及其渗透率发展趋势 
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然而市场繁荣背后，充电体验仍是制约电动汽车普及的关键短板。2023 年 J.D.Power

中国新能源车调研显示，38%用户将“充电速度慢”列为首要痛点，32%抱怨续航虚标，

29%受困于排队等待[23]。美国消费者报告同期调查发现，31%潜在用户因续航焦虑放弃购

买[24]。这些数据表明，尽管政策和基础设施的支持推动了电动汽车市场的快速增长，用户

在实际使用中的充电体验问题依然突出，成为进一步普及的瓶颈。 

电动汽车的充电方式主要包括直流快充和交流慢充两种。直流快充依赖外部充电站，

能显著缩短充电时间，是提升用户体验，推动电动车普及的重要技术支撑[25]。然而，其局

限性同样明显。研究显示，充电站建设需投入巨额资金，包括设备采购、电网升级及维护

费用，高昂的成本限制了快充网络的扩展[26]。此外，充电站布局受地理位置和电力供应的

制约，偏远地区覆盖率不足，美国部分区域的充电设施分布仍存在较大缺口[27]，高峰时段

的排队问题也加剧了用户的不满情绪。相比之下，交流慢充则通过车载充电机（On-board 

Charger，OBC）实现，用户可在家中或工作场所充电，降低了用户对公共充电设施的依赖，

极大提升了便捷性，成为电动汽车充电体系的重要组成部分[28]。根据 IEA 2023 年数据，

全球约 70%的电动汽车充电需求通过交流慢充完成，尤其城市地区，这一比例更为突出[29]。 

1.1.1 电动汽车能源架构类型 

根据能源供给方式，电动汽车可分为三大类别：混合动力汽车（Hybrid Electric Vehicle, 

HEV）、插电式混合动力汽车（Plug-in Hybrid Electric Vehicle, PHEV）和纯电动汽车（Battery 

Electric Vehicle, BEV）[30]。HEV 通过内燃机与电动机协同工作实现能量管理，其电池容量

通常为 1~2kWh，仅依赖制动能量回收与发动机发电进行充电，无需外部充电设备。PHEV

则在此基础上引入插电充电功能，电池容量扩展至 8~18kWh[31]，支持外部交流充电，功率

范围为 3.3~7.4kW。BEV 则完全依赖高压电池组提供动力，电池容量通常介于

60~150kWh[32]，需配备完善的车载充电系统，包括符合 IEC-61851 标准的交流充电接口及

高功率车载充电机 OBC。 

尽管动力电池技术取得了进步，BEV 的续航里程仍受限于电池的物理特性。例如，以

70kWh 电池组为例，满电量下的新欧洲行驶循环（New European Driving Cycle, NEDC）工

况续航里程约为 500km，与传统燃油车相比仍存在不足。这一技术瓶颈使得 HEV 和 PHEV

在过去十年中扮演了过渡性角色。然而，随着 800V 高压平台普及以及充电基础设施的不

断完善，BEV 正加速替代燃油车，预计 2025 年 BEV 市场份额将突破 70%[33]。 

如图 1.4 所示，BEV 能源系统主要包括高压储能单元、OBC、DC-DC 变换器、电驱

动系统等。其充电系统采用双路径设计：直流快充通过外部充电桩直接向电池提供电能，
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充电功率范围为 50~350kW，以 70kWh 电池组为例，可在 30 分钟内将荷电状态（State of 

Charge, SOC）从 20%提升至 80%；交流慢充则通过 OBC 将电网交流电转换为适用电池的

直流电，功率范围通常为 3.3~22kW。这种设计不仅提高了充电灵活性，还与直流快充形

成互补，有效缓解了充电设施不足的难题。 

 
图 1.4 BEV 能源系统架构图 

随着动力电池的能量密度的持续提升，对 OBC 充电功率的需求随之增加。例如，宁

德时代麒麟电池的能量密度已达 255Wh/kg[34]，推动主流车型的电池容量从 2018 年 40kWh

增长至 2023 年 90kWh，年均增幅 17.6%[35]，这一趋势对充电系统产生了重要影响。当电

池容量从 70kWh 增至 100kWh 时，若 OBC 功率仍维持在传统的 6.6kW，则完整充电时间

将从 10.6 小时延长至 15.2 小时，远超用户普遍接受的 4 小时充电时限[36]。为了维持合理

的充电时长，OBC 的功率必须与电池容量同步提升。然而，由于车载空间的刚性约束，在

现有体积内增加 OBC 功率对充电设备的效率和功率密度提出了更高要求。 

1.1.2 OBC 结构与发展趋势 

OBC 的拓扑结构直接影响充电装置的效率、功率密度和可靠性。根据功能划分，OBC

的结构可分为两级式和单级式两种类型。其中，两级式结构因其技术成熟度高、研发难度

低、综合性能优越，已成为当前行业的主流设计方案[37]。 

图 1.5 所示为两级式 OBC 结构图，其前级为功率因数校正（Power Factor Correction，

PFC）变换器，主要功能是将将电网输入的交流电压转换为稳定的直流母线电压；后级采

用隔离式 DC-DC 变换器，通过高频调制技术将直流母线电压调整至适配电池充电需求的

电压范围，同时提供电气隔离以确保系统安全性。在直流母线处通常配置低内阻的电解电

容，用于实现前级与后级的解耦。这种设计不仅允许两级电路分别针对各自功能进行独立

优化，还能简化控制系统的设计与工程实现[38, 39]。 

在大功率 OBC 应用场景中，前级 PFC 变换器通常采用三相 Boost 型拓扑结构。该拓
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扑通过正弦脉宽调制（Sinusoidal Pulse Width Modulation, SPWM）[40]或空间矢量脉宽调制

（Space Vector Pulse Width Modulation, SVPWM）[41]产生三相桥臂的驱动信号，在将电网

交流电整流为直流电的同时，校正输入电流的波形和相位，实现高功率因数[42]。此外，为

提高电网兼容性，此类拓扑常被设计为支持单相输入的兼容模式。具体而言，在单相输入

条件下，三相桥臂可通过错相并联运行，并配合工频整流桥形成图腾柱无桥 PFC 结构，从

而优化单相充电性能[43-46]。为了实现高效率与高功率密度设计目标，后级 DC-DC 多采用

高频谐振变换器。例如典型的 LLC 谐振变换器，通过精确匹配谐振腔参数，能够在全负

载范围内实现零电压开关（Zero Voltage Switching, ZVS）与零电流开关（Zero Current 

Switching, ZCS），从而降低开关损耗[47-48]。为满足双向功率传输需求，可在副边增加对称

谐振网络构成 CLLC 拓扑，其双向效率差异可控制在 0.1%以内[49-51]。 

 

图 1.5 两级式 OBC 典型结构 

 
图 1.6 单级式 OBC 结构图 

单级式 OBC 结构通过单一隔离变换器集成 PFC 与 DC-DC 调压功能，直接实现从电

网交流电到电池直流电的功率转换，如图 1.6 所示。该结构省去了直流母线电容，从而减

少了器件数量并降低了制造成本[52]。然而，这一设计对控制系统提出了更高要求：需同时

完成输入侧的功率因数校正与输出侧的电压/电流调节。此外，由于缺少母线电容的缓冲作

用，单级式 OBC 必须直接应对雷击、浪涌及电网故障等瞬态扰动，要求控制算法具备高

速实时计算和快速动态响应能力，这大大增加了系统设计的复杂性[53, 54]。此外，单级拓扑

的交流侧电流为断续模式，需较大的输入滤波器以抑制电流谐波（Total Harmonic Distortion, 

THD）[55]。因此，综合考虑性能表现、开发成本与技术难度等因素，两级式架构仍为当前
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OBC 产品设计的主流选择。 

为进一步分析 OBC 的发展趋势，对工业界与学术界具有代表性的 OBC 产品及样机进

行了调研，结果如图 1.7 所示[36-42]。基于传统硅基 MOSFET 器件的 OBC 受开关损耗与散

热问题的限制，其开关频率通常低于 50kHz，满载效率约为 95%，功率密度大多低于 2kW/L 

[43, 56, 57]。近年来，随着宽禁带半导体器件（如碳化硅 SiC 和氮化镓 GaN）的广泛应用，

OBC 的性能得以提升。文献[58]基于 SiC 和 GaN 混合设计，前级采用图腾柱无桥 PFC（开

关频率>500kHz），后级采用 CLLC 变换器（500kHz），实现 3kW/L 功率密度与 96.2%满载

效率；文献[59]基于全 SiC 器件对这一方案进行进一步优化，将功率密度提升至 4kW/L，

效率达 97.5%。 

 
图 1.7 车载充电机满载效率与功率密度调研 

为推动 OBC 技术的进一步发展，美国能源部在 2017 年发布的 USDRIVE 规划中提出

了明确的性能目标：2020 年 OBC 效率达到 97%，功率密度达到 3.5kW/L；2025 年效率提

升至 98%，功率密度达到 4.6kW/L[60]。随着电动汽车充电功率需求的持续增长，OBC 的性

能指标需进一步突破。因此，研究高效率、高功率密度的三相 PFC 及隔离 DC-DC 变换器

具有重要的理论与实际意义。作为电网与电池能量转换的首要环节，三相 PFC 的性能直接

影响 OBC 的整体效率和功率密度，因此，本文将重点研究高效率、高功率密度的三相 PFC

技术，以满足未来大功率充电应用的发展需求。 

1.2 高效高密度三相 PFC 变换技术研究综述 

PFC 变换器主要由输入滤波器、交流侧电感、整流桥等构成，那么提高 PFC 的效率和

功率密度，本质上即减小上述各部分的损耗和体积。为全面分析高效率、高功率密度三相

PFC 变换器的研究现状，并深入探讨其技术难点，本节对国内外工业界和学术界具有代表
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性的产品及研究成果进行了系统综述，如图 1.8 所示。考虑到各工作的研究重点不同，样

机结构可能存在不完整的情况，所以在比较效率指标时，不考虑辅助电路和控制电路的损

耗，在评估功率密度时，不考虑散热器（效率即可表征散热难度）以及直流母线电容（与

PFC 拓扑方案关系较小）的体积。 

 
图 1.8 高效率高功率密度三相 PFC 变换器研究现状 

 
图 1.9 高效高密度三相 PFC 方案总结 

根据所使用拓扑结构的电平数，可将现有三相 PFC 变换器方案分为三类，即两电平拓

扑、三电平拓扑以及多电平拓扑，根据工作模式各拓扑还可以进一步分为连续导通模式

（Continuous Conduction Mode, CCM），临界导通模式（Critical Conduction Mode， CRM），

以及三角波电流模式（Triangular Current Mode, TCM），具体方案总结如图 1.9 所示。 

由于两电平 PFC 变换器拓扑及其控制简单，可靠性高，在学术界和业界得到了广泛的

使用和研究。基于 CCM 模式的两电平三相 PFC 变换器可实现满载效率 98.3%左右，功率

密度达到 8kW/L[46]。然而，由于采用硬开关工作模式，其开关频率通常受限于 50kHz 以

内。为克服这一限制，研究者提出了多种软开关技术，例如引入箝位电路[61]或者 TCM[62, 

63]工作模式。这些技术能够在降低开关损耗的同时，将开关频率提升至 100~500kHz，从而

使功率密度突破至约 11kW/L。此外，三电平拓扑方案在三相 PFC 变换器中展现出性能优
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势，其中以 T 型三电平拓扑应用最为广泛。T 型三电平 PFC 的主开关管电压应力仅为直

流母线电压的一半，同样采用 CCM 工作模式，其器件开关损耗更低，可以适当提高开关

频率。同时，相较于两电平方案，其电感伏秒降低 50%，电感值可以减小一半左右，功率

密度可达 10.5kW/L，满载效率约 98.8%[64]。当采用 TCM 工作模式时，主开关管可实现软

开通，进一步降低开关损耗，在相似功率密度下，效率可提升至 99.3% [65]。此外，其他三

电平方案，例如飞跨电容（Flying Capacitor, FC），中点箝位（Neutral Point Clamping, NPC）

等，也可以实现相似的指标[66]。进一步，若在 800V 直流母线电压应用中使用更多电平数

的拓扑结构，变换器每个单元的耐压降低，可以使用损耗性能更好的低压器件，从而实现

较高的效率[67]，同时由于电感伏秒与电平数成反比，磁元件尺寸能够大幅减小，使得变换

器的功率密度突破至 18kW/L[66, 68, 69]。 

为了深入研究不同方案在效率与功率密度提升方面的瓶颈，并探讨多电平拓扑在高性

能应用中的潜在优势，后续章节将对各类拓扑的研究现状进行系统性分析。通过剖析现有

技术的优劣势，揭示关键限制因素以及多电平拓扑在高效率、高功率密度应用中的价值。 

1.2.1 两电平拓扑方案 

考虑到车载 OBC 双向功率传输需求，典型的两电平三相 PFC 采用 Boost 型六开关拓

扑，如图 1.10 所示。与单相 Boost PFC 变换器类似[70]，该拓扑在连续导通模式（CCM）

下运行，通过平均电流控制方法实现网侧电流的功率因数校正。由于三相六开关拓扑为倍

压输出结构，所以在三相 380Vac 输入电压下，直流母线电压需要设计在 600V 以上[71]，

为优化成本，通常选用1.2kV硅基绝缘门双极晶体管（Insulate-Gate Bipolar Transistor, IGBT）

器件。但由于 IGBT 在关断过程中存在拖尾电流，其关断损耗会随开关频率升高而显著增

加，因此该方案的开关频率一般受限于 30kHz 以内。这导致变换器所需电感量通常在 mH

级别，电感体积很大。此外，IGBT 作为双极性器件，其通态压降约 2V 左右，导通损耗较

大[72]。所以该方案的经济实用性优势明显，但在效率和功率密度方面的表现相对较差。 

随着以 SiC MOSFET 为代表的宽禁带器件在 OBC 中的应用，上述问题得到一定程度

的缓解。相较于 Si 基器件，SiC MOSFET 具备更高的电子迁移率、更低的寄生电容以及更

小的体二极管反向恢复电荷，适用于高频工作场景[73-75]。但由于 CCM 模式下器件硬开关，

SiC MOSFET 开关过程中的电压变化率（ dv/dt）较高，会产生严重的电磁干扰

（Electromagnetic Interference, EMI），需通过减缓开关速度的方式加以抑制，导致开关损

耗增加，并限制了开关频率[76, 77]。 
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图 1.10 三相 Boost 型六开关 PFC 拓扑图 

为实现更高的功率密度，提升 PFC 变换器的开关频率，减小电感和滤波器体积成为关

键。然而，开关频率的增加会导致器件开关损耗上升、效率下降，并增大散热器体积。为

解决这一问题，软开关技术被广泛研究并应用。软开关的核心原理是在器件开通前将其电

压减小至零（Zero Voltage Switching, ZVS）或在关断前将其电流降至零（Zero Current 

Switching, ZCS），从而实现零开关损耗。在 CCM 模式下，PFC 变换器的开关损耗主要集

中于开通过程，包括主开关管开通损耗、容性损耗及续流开关管反向恢复损耗，而关断过

程的损耗相对较小。因此，当前软开关技术的研究重点在于实现零电压开通（ZVS），主要

分为两类方法：一类通过外加有源箝位网络在开通前回收开关管结电容能量，使其电压为

零；另一类通过增大电感电流纹波并使其反向，在死区时间内对主开关管结电容放电，实

现开关 ZVS。 

如图 1.11 所示为一种典型的基于有源箝位的软开关拓扑，在原有三相六开关 PFC 的

直流母线上串联了一组有源箝位网络[78]。该电路的主功率器件仍然按照 CCM 模式运行，

仅在主开关管开通前进行能量回收。该方法利用反并联二极管的反向恢复能量来实现 ZVS，

因此需要在主开关管上并联慢恢复二极管。虽然箝位网络电感具备足够能量以使三相桥臂

主开关管充分放电，但这一机制也限制了开关频率提升。为克服这一局限，文献[79]提出

一种基于空间矢量调制的控制方法，无需依赖二极管反向恢复能量即可实现主开关管和辅

助管的 ZVS，同时有效抑制反向恢复电流，适用于高频工作场景。该方法在三相逆变器中

也得到了验证[80]，并通过与硬开关模式的对比，验证了其优越性[81]。然而，在三相四线制

PFC 结构下，该控制方法会导致中性线出现较大的低频零序电流。为此，文献[82]提出了

一种结合对齐驱动信号和额外短路模态的 ZVS-SPWM 控制方法，实现了所有开关管在

ZVS 条件下的定频工作。此外，文献[61]将箝位网络串联在桥臂中，以减小换向过程中的

环路电感和器件电压应力，适用于三相、单相兼容的 PFC 变换器。在其他相关研究中，箝

位网络的结构和位置也有所调整[83-86]。尽管基于有源箝位的 ZVS 方案能够实现软开关，

但其局限性不容忽视。首先，额外的辅助电路元件增加了电路设计和控制系统的复杂性，
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提高了制造与维护成本。其次，箝位网络对无源元件参数精确度要求较高，参数偏差可能

导致软开关失效，进而影响系统的可靠性。 

 
图 1.11 有源箝位三相 PFC 变换器拓扑 

 
图 1.12 CRM 模式单相图腾柱 PFC 及工作波形 

 
图 1.13 TCM 工作模式波形 

除有源箝位技术外，临界导通模式（CRM）也是一种实现 ZVS 的有效手段，利用开

关管结电容与电感谐振，释放器件结电容电荷，从而实现 ZVS。图 1.12 展示了单相图腾

柱 PFC 变换器及其关键工作波形，其左桥臂高频工作控制电感伏秒，右桥臂工频运行切换

工频正负半周。当输入电压𝑣𝑖𝑛低于 1/2 直流母线电压𝑉𝑏𝑢𝑠时，主开关管可以实现 ZVS，但

是当输入电压高于 1/2 直流母线电压𝑉𝑏𝑢𝑠时，主开关管结电容电压在谐振过程无法到零，

仅能实现谷值开关（Valley Switching, VS），最低电压为2𝑣𝑖𝑛 − 𝑉𝑏𝑢𝑠，并且相位越接近 90°，

谷值开关时的电压越高，开通损耗越大[87]。为了在整个工频周期内实现 ZVS，可以使电路

工作在 TCM 模式。如图 1.13 所示，通过谷值电流控制策略延长续流开关管导通时间，增

大电感储存的能量，以保证完全释放主开关管结电容电压，具体延长时间则根据输入电压

瞬时值以及谐振回路阻抗计算得到[88, 89]。为了减小电感损耗，通常会以铁氧体等高频硬磁

材料作为电感磁芯，在使用时需要注意饱和电流问题。然而在 TCM 模式下，电感电流峰
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值为平均电流的一倍，不适合大电流应用场景，在 3kW 以内变换器的效率与功率密度具

有优势[90]。为扩展至更高功率，可采用多相交错并联技术，不仅维持效率与功率密度，还

能减小网侧电流的高频分量，有助于缩小滤波器体积[91]。 

在三相 PFC 应用中，文献[92, 93]将该方法引入三相四线制六开关变换器中。由于直

流母线中点与交流侧三相滤波电容中性点连接，各相电感电流可独立控制，所以可直接沿

用单相时的控制策略，并且依靠 CRM 模式即可实现 ZVS。然而，若将最低开关频率提升

至 300kHz 以上，最高频率将高达 13MHz（输入线电压有效值 380V，直流母线电压 800V），

导致关断损耗和驱动损耗激增，驱动以及控制系统难以实现[94]。此外，对于三相三线制 AC-

DC 变换器，其电感电流控制相互影响，并且仅存在两个自由度，故不能沿用单相 CRM 控

制策略。为解决该问题，文献 [94]基于非连续脉宽调制（Discontinuous Pulse Width 

Modulation, DPWM）[95]技术，将工频周期分成 12 个扇区，在每个扇区内使电感电流最大

相的桥臂持续导通，以降低关断损耗并实现其余两相的解耦。同时，为了限制最大开关频

率，提出了“DPWM+CRM+开关频率同步”的控制方法——使相电流处于零点附近扇区的

桥臂工作在 DCM 模式，其频率与工作在 CRM 模式的另一相同步——将最大开关频率降

低到 1MHz 内。同样的思路也可以用在三相四线制中，利用 DCM 工作模式限制电路最大

开关频率，并实现两种结构的兼容[96]。 

相较于 CCM 模式的三相 PFC 变换器，基于 CRM 的 ZVS 控制策略可将三相 PFC 开

关频率提高 10 倍左右，结合交错并联[62]以及耦合电感[63]技术，可以进一步减小磁元件以

及滤波器尺寸。然而，受限于磁芯材料的高频损耗特性及交流系数的影响，在损耗与尺寸

的折衷设计中，开关频率无法继续提高，电感和滤波器的体积仍占整体 1/3 左右。此外，

该工作模式也使得三相 PFC 的控制系统变得更加复杂。 

1.2.2 三电平拓扑方案 

除了通过提高开关频率的方法来提升功率密度，采用多电平拓扑也是一种有效的技术

手段。早期多电平拓扑主要应用于中高压（10kV 及以上）电机驱动领域[97]，其核心优势

在于器件电压应力降低，从而解决半导体功率器件耐压不足的问题。此外基于低压器件实

现高压直流-交流（DC-AC）变换，交流测电压谐波畸变率更低，所需滤波器减小。若将这

一技术应用于低压应用中，也可以取得相似的效果，有望实现更高的功率密度。 

如前所述，市电三相 AC-DC 变换器直流母线电压等级在 800V 左右，使得传统的两

电平拓扑需采用 1.2kV 电压等级的器件。而多电平拓扑，特别是三电平拓扑，能够使用电

压等级更低的器件（如 600V），在成本控制和系统可靠性方面展现出优势。图 1.14 展示了
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NPC 三电平拓扑[98]，该电路利用二极管进行箝位，将器件电压应力降低至直流母线电压的

1/2，对应 600V 器件应用范围。为提升系统效率，可将箝位二极管替换为可控开关，形成

有源中点箝位型（Active Neutral Point Clamping, ANPC）三电平拓扑[99]，如图 1.15 所示。

相比 NPC 拓扑，ANPC 拓扑的控制自由度更高，支持针对性的控制策略优化。例如，通过

平衡器件间的损耗分布，可降低散热设计的难度[100, 101]。或者使部分器件工频工作，将高

频工作的器件减少为两个，降低开关损耗[102]。基于该方法，文献[103]使用 650V GaN HEMT

作为高频管，Si MOSFET 作为工频管，在 140kHz 开关频率下实现了 99%的满载效率。 

  
图 1.14 NPC 三电平拓扑 图 1.15 ANPC 三电平拓扑 

  
图 1.16 Vienna 三电平拓扑 图 1.17 T 型三电平拓扑 

将 NPC 拓扑的箝位二极管替换为可控开关，同时把其他可控器件替换为二极管，可

得到六开关 Vienna PFC 方案[104]。在该拓扑中，当箝位开关导通时，输出电平为 0；当箝

位开关关断时，二极管导通续流，输出电平为 1 或-1。进一步优化拓扑结构，将低压二极

管整合为高压整流桥臂，并通过双向全控器件进行箝位，可形成另一种 Vienna 拓扑结构

[105]，如图 1.16 所示。该拓扑结构器件数量最少，在功率密度要求不高时，其效率与成本

具有明显优势[106]。为实现双向功率传输，需要将 Vienna 拓扑的二极管替换为全控器件，

从而演变为 T 型三电平拓扑，如图 1.17 所示。在逆变模式下，电感电流反向，外侧高压器

件成为主开关管，低压双向开关变为续流开关管，其控制策略与整流模式存在一定区别[107]。

在相同器件且效率为 99.5%下，文献[99]比较了不同三电平拓扑的开关频率，结果表明 T

型三电平拓扑的开关频率较 ANPC 提高约 1/3，因而能够实现更小的电感与滤波器体积。

此外，三电平拓扑也可以工作在 TCM 模式，在死区内通过电感电流对主功率管结电容放
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电实现 ZVS 工作，进一步提高开关频率上限[108]。文献[109]基于单片双晶体管[110]系统地

评估了 T 型三电平拓扑在不同开关频率下的效率与功率密度，提高开关频率虽然可有效缩

小电感与滤波器尺寸，但同时增加的开关损耗会导致散热器体积增大，使功率密度呈现拐

点。以每相功率 2kW、效率预期 99%为例，其最优开关频率约 200kHz，功率密度可达

15kW/L[111]。 

除上述拓扑外，飞跨电容（Flying Capacitor，FC）三电平拓扑也具有应用潜力。该拓

扑的器件数量与 T 型三电平相当，均为 600V 电压等级，且器件损耗更低[112]。但由于电路

不具备自均压能力，为使飞跨电容电压维持在直流母线电压的 1/2，需要增加均压控制策

略以及相应的硬件采样电路。 

1.2.3 多电平拓扑方案 

随着功率半导体技术的快速发展，功率器件的驱动电路、控制电路等重要组成部分不

断芯片化集成[113]，从而显著降低了系统复杂度，也为多电平拓扑在低压高效率、高功率密

度电源中的应用提供了重要技术支撑[114, 115]。 

三电平 PFC 方案已初步经验证了多电平拓扑在效率方面的优势，并且由于其伏秒相

较于两电平方案减小了一倍以上，在功率密度上具有天然的优势。因此，当电路拓扑的电

平数继续增加，三相 PFC 有机会实现效率与功率密度的进一步突破。为从理论上论证多电

平技术的可行性，文献[116]针对基础多电平拓扑推导了多电平变换器的统一损耗模型。基

础多电平拓扑如图 1.18 所示，包括级联 H 桥（Cascaded H-bridge, CHB）变换器， FC 变

换器，ANPC 变换器，以及模块化多电平变换器（Modular Multilevel Converter, MMC）。通

过分析发现，这四类基础多电平拓扑均可分解为相同的半桥基本单元，根据该基本单元的

损耗特性即可建立任意单元的损耗模型。为便于在给定直流母线电压下，评估不同耐压器

件的最小损耗，该文献使用新品质因数（New Figure of Merit，NFoM）[117]的概念，即： 

 𝑁𝐹𝑜𝑀 = 𝐶 ∙ 𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (1-1) 

其中𝐶为器件结电容，𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛为器件导通电阻。统计数据表明，器件 NFoM 参数与器件

耐压正相关[118, 119]。基于器件 NFoM 改进统一损耗模型后发现，多电平拓扑的最小损耗近

似与器件 NFoM1/2 成正比。因此，在相同直流母线电压条件下，拓扑中的单元数越多，所

需器件的耐压越低，电路损耗随之减小。文献[120]基于器件 FoM（= 𝑄 ∙ Rds.on）提出 X-

FoM 参数，并推导出类似的 N 电平桥臂损耗模型，在给定直流母线电压以及电感伏秒条

件下，损耗随单元数增加而减小，减小倍数近似为单元数的 3/2 次方。 

多电平拓扑不仅可以降低电感电压幅值，还可以提高其频率。表 1-1 比较了不同多电
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平拓扑在相同电平数下的性能，包括基本单元数、等效倍频效果、电感伏秒缩小倍数、器

件数量及箝位电容数量。例如𝑁电平 CHB 拓扑，其包含𝑁 − 1个基本单元，由2𝑁 − 2个开

关器件以及(𝑁 − 1)/2箝位电容构成，电感电压频率为开关频率的𝑁 − 1倍，电感伏秒下降

(𝑁 − 1)2倍，所以电平数越多，电感以及滤波器体积越小，PFC 变换器功率密度越大。 

  
（a）CHB （b）FC 

  
（c）ANPC （d）MMC 

图 1.18 基础多电平拓扑结构（一相桥臂） 

表 1-1 不同多电平拓扑性能比较 

拓扑 电平数 基本单元数 倍频效果 电感伏秒 器件数量 电容数量 

CHB 𝑁 𝑁 − 1 𝑁 − 1 
1

(𝑁 − 1)2
 2𝑁 − 2 

𝑁 − 1

2
 

FC 𝑁 𝑁 − 1 𝑁 − 1 
1

(𝑁 − 1)2
 2𝑁 − 2 𝑁 − 1 

ANPC 𝑁 2𝑁 − 3 𝑁 − 1 
1

(𝑁 − 1)2
 4𝑁 − 6 0 

MMC 𝑁 2𝑁 − 2 𝑁 − 1 
1

(𝑁 − 1)2
 4𝑁 − 4 2𝑁 − 2 
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由于 CHB 拓扑在高压固态变压器（Solid State Transformer, SST）中的成熟应用，控制

技术较为完善，故最先被引入 400V 电压等级的单相 3kW AC-DC 变换器中[67, 121]。文献

[122]综合考虑 CHB 变换器损耗以及元件尺寸，采用帕累托优化方法对电路参数（包括单

元数、开关频率及器件参数）进行优化设计，并使用 100V Si MOSFET 器件搭建样机进行

验证。实验结果表明，主功率部分（CHB+电感）的功率密度可达 60kW/L（1000W/in3），

并且在 20%负载以上的效率均大于 99%，若使用同规格 GaN HEMT，效率有望进一步提

升 0.4%左右。单元数越多，每个单元的电容耐压越低，直流母线电容存储的总能量不变，

但由于电解电容的能量密度与耐压成正比，从而导致母线电容体积占比增加，变换器功率

密度不足 15kW/L，削弱了 CHB 拓扑的优势。当其应用在三相 PFC 系统中，由于各相直

流母线独立[123]，该问题仍然无法避免。 

此外，FC 多电平拓扑在低压高功率密度应用中也取得显著成果。对于单相 400V 直流

母线的 PFC 变换器，其主功率部分（FC+电感）的功率密度也可以达到 60kW/L 左右，满

载效率 99%[68, 69, 124, 125]。文献[66]量化对比了单相两电平 PFC（直流母线电压 400V）以及

三相三电平 FC-PFC（直流母线电压 800V）的性能，由于三电平拓扑器件数量增多，在使

用同款 600V 器件条件下三电平方案的效率以及功率密度低于两电平 PFC。为解决此问题，

该研究提出采用多电平 FC 拓扑，利用 NFoM 参数更小的低压器件降低电路损耗和元件尺

寸。FC 拓扑各单元相互嵌套连接，从而构成单直流母线，三相 FC 变换器相间瞬时功率平

衡，所需母线电容较小。然而，该结构也导致单元模块化程度较低，故障时不仅无法通过

短路开关切除故障单元，而且单元之间会相互影响，扩大故障范围。例如当某单元的开关

器件发生短路故障时，相邻单元的电压应力将增加 50%~100%，因此必须为器件选择大于

正常工况的电压裕量，才能保证其余器件的安全[126]。NPC 及其变种 ANPC 多电平结构也

属于类似的嵌套式结构，但在电平数增加以后，其拓扑连接方式变得非常复杂，模块化困

难，而且相同伏秒下，所需器件数量较多，该方案在低压高密度电源中暂无实际应用。 

MMC 拓扑凭借其高度模块化的结构被广泛应用在中高压电网中[127]，通过切换不同数

量的子模块，MMC 可在交流侧生成近似正弦的电压波形，同时保持桥臂投入与切除子模

块数量恒定以维持直流侧母线电压[128]。然而，在 800V 直流母线应用中，MMC 存在局限：

首先，在相同的电感伏秒条件下，MMC 所需要的器件以及箝位电容数量是 FC 的两倍，

或开关频率是 CHB 的两倍；其次，当兼容单相 AC-DC 运行模式时，各模块的箝位电容需

要缓冲工频的纹波功率，导致电容体积过大，与 CHB 面临类似问题；最后，为抑制桥臂

切换引起的环流，需引入桥臂扼流电感，进一步增加变换器体积。因此，MMC 不适用于
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低压高效率、高功率密度场景。 

通过组合基础多电平结构，可衍生出多种混合拓扑。例如，将三电平 ANPC 与三电平

FC 结合形成混合七电平拓扑[129, 130]，相较于七电平的 FC 拓扑，桥臂减少了两颗开关器件。

因 ANPC 部分仅包含两颗高频管，桥臂开关损耗得以降低，且电感伏秒与七电平 FC 相同。

但是该拓扑结构的工频管电压应力为直流母线电压的一半，需要用高压器件，并且该方案

继承了嵌套式多电平结构模块化困难的缺点。其他拓扑结构还包括 CHB+FC[131, 132]，T-

type+ANPC[133]等。但这些混合多电平方案在实现更优于原本基础多电平拓扑性能的同时，

也无法避免地携带相应的缺点。 

 
（a）在直流侧串联 

 
（b）在交流侧串联 

图 1.19 电感串联开关网络多电平拓扑 

文献[134]提出一种新型拓扑结构，如图 1.19（a）所示。该拓扑通过在直流侧电感上

串联一个 H 桥单元，减小电感的伏秒，从而降低电感体积。但该设计在三相系统中仅能实

现方波整流，导致功率因数低于 0.95。为解决这一问题，文献[135]提出了改进方案，将 H

桥单元转移至交流侧，如图 1.19（b），每相电感串联一个 H 桥单元，通过精确控制电感电

流的伏秒，实现三相电流功率因数校正功能。随着串联 H 桥单元数量的增加，该拓扑结构

逐渐演变为类似于单直流母线的 CHB 拓扑[136-138]。通过增加串联 H 桥单元的数量，该方

案还可以应用到高压直流输电中[139]，相较于 MMC 变换器，该拓扑在实现相似的电感伏

秒减小效果时，所需器件数量减少约 50%。此外，该结构还具备直流故障保护功能，能够

在直流母线接地短路时阻断交流电网。该拓扑兼具良好的模块化特性和单直流母线优势，

然而在 800V 三相 PFC 应用场景中的研究尚不充分，特别是在高效、高功率密度优化与控

制策略方面，具有较大的研究空间与应用价值。 

Vbus

N Vbus
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1.3 高效高密度三相多电平 PFC 变换器的技术难点 

基于上一节的综述分析可知，多电平拓扑在提升三相 PFC 变换器的效率和功率密度

方面展现出优势，能够突破现有技术的瓶颈。然而，将多电平拓扑应用于 OBC 仍然面临

一些挑战，需针对若干关键技术问题展开深入研究，主要包括多电平电路拓扑设计、多目

标多变量优化方法以及多电平 PFC 变换器控制策略。 

1.3.1 多电平电路拓扑设计 

在前述章节中综述了不同方案在高效率及高功率密度应用中的研究进展，突出了典型

多电平拓扑在该场景中的优秀表现，其中以 CHB、FC 多电平拓扑在效率和功率密度指标

上性能最优，而 MMC、ANPC 则由于器件数量较多，或结构复杂等缺点，无法满足此类

应用的需求。从工程应用的角度，系统可靠性是拓扑方案选择中的重要因素之一，多电平

变换器因器件数量增加，其可靠性问题尤为突出。由于 FC 拓扑的单元嵌套连接，器件的

电压应力由相邻两单元箝位电容决定，若某一单元中的器件发生短路故障，会引发相邻单

元器件过压击穿，扩大故障范围，严重影响系统稳定性。相比之下，CHB 拓扑的单元采用

独立箝位设计，高度模块化，在故障发生时可通过单元自动短接或外加旁路开关实现故障

单元切除[140]，将故障影响控制在单元内，提升系统可靠性。然而，CHB 拓扑的多直流母

线结构也存在明显局限性：首先，低压电解电容的能量密度较低，制约了系统的整体功率

密度。其次，多直流母线架构增加了后级变换器的设计复杂度[141]，并降低了系统的灵活

性。因此，多电平拓扑在高效、高密度应用中，还需要探索拓扑上的改进，构建模块化的

单直流母线多电平拓扑，兼具高可靠性的模块化与简洁的单直流母线系统架构。 

1.3.2 多目标多变量优化方法 

相较于传统的两电平拓扑结构，多电平拓扑在电路参数优化设计中面临更为复杂的挑

战。变量数量的增加直接增加了设计的难度，尤其是在中低压高功率密度应用场景中，其

电路参数的优化对变换器的损耗和元件尺寸更为敏感。因此，开发高效且系统化的优化设

计方法成为关键需求。然而，现有研究多依赖于经验化设计，缺乏系统性的优化策略，未

能充分发挥多电平拓扑在效率和功率密度方面的潜在优势[124, 125, 142, 143]。为解决多变量优

化问题，一种可行的方法是分别解析各变量对电路元件损耗和尺寸的影响，建立电路相应

的数学约束方程，并采用帕累托优化（Pareto Optimization）[144]或寻优算法等技术，计算

出效率与功率密度的理论最优值，从而实现全局最优设计。尽管该方法在数学层面能够有

效关联变量与目标指标，并获取最优参数设计组合，但其局限性在于对物理变量影响机制

的“分析黑盒”。这种方法倾向于从数学角度看待变量与目标指标的关系，而忽视了各变
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量对系统性能的具体影响及其物理规律，不利于设计者对所使用方案的物理意义理解以及

拓展应用。为了避免过度数学化的电路设计，可借助层级化设计思想对模型进行降阶处理

[145]。该方法在每一设计层级中针对最高优先级变量进行分析，逐步优化并逼近最优设计

目标。然而，由于该方法同样依赖对电路损耗和体积进行精确建模，对于不同拓扑结构和

应用场景的特定需求，需要适应性地调整设计层级。  

1.3.3 多电平 PFC 控制策略 

1.3.3.1 多电平电路电流控制 

典型的 Boost 型 PFC 变换器控制策略如图 1.20 所示，主要由直流母线电压闭环控制

以及电感电流闭环控制构成。电压闭环通过调节电流环的参考值控制电感电流幅值，进而

调控 PFC 变换器的输入功率，最终实现直流母线电压的稳定调节。电流环通过控制桥臂占

空比控制电感的伏秒，使电感电流精确跟踪输入电压。电流控制通常分为平均电流模式和

瞬时电流模式两种实现方式。在多电平电路中，由于单元数量增加，如何有效生成各单元

的 PWM 驱动信号成为一项关键技术挑战。 

  
图 1.20 Boost 型 PFC 变换器基本控制原理 

在平均电流模式中，电流环仅控制电感电流开关周期平均值。为了实现最大倍频效果，

减小电感值，可将各单元载波在开关周期内均匀分布，将各单元驱动信号充分交错。根据

载波分布方式可以分成电平移位的LS-SPWM（Level Shift Sinusoidal Pulse Width Modulation）

[146]以及相位移位的 PS-SPWM（Phase Shift Sinusoidal Pulse Width Modulation,）[147]两大类。

由于 LS-SPWM 各单元分配的占空比不同，通常用于模块化的多电平拓扑，而 PS-SPWM

通用性更广，图 1.21 以两个单元的 CHB 拓扑为例，展示了的两种调制方法的调制过程，

载波 1 和 3 对应第一个单元，载波 2 和 4 对应第二个单元，𝑢𝑠𝑤1和𝑢𝑠𝑤2表示两单元端口电

压。由于 PS-SPWM 使各单元的载波相位在开关周期均匀分布，且 PS-SPWM 产生的各单

VbusiL

vin

PI Vref

电压环

PI
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电流环
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元驱动信号占空比相同，有助于各单元充放电平衡。此外，基于 PS-SPWM 的多电平桥臂

产生的端口电压伏秒比 LS-SPWM 更小，电压频率为𝑁𝑐𝑓𝑠，每个电平段幅值为𝑉𝑏𝑢𝑠/𝑁𝑐，电

感伏秒减小为原本的1/𝑁𝑐
2，单元数越多，所需电感值越小。 

然而，电感值减小要求电流闭环的带宽相应提高，否则可能导致电感电流相位超前，

尤其在轻载条件下，导致功率因数下降严重[148]。此外，尽管电感电压频率的提升缓解了开

关频率对电流闭环带宽的限制，但是电流环带宽仍受限于模数转换器（Analog-to-Digital 

Converter, ADC）的采样频率及计算速度[149]。为应对这一问题，多电平 PFC 的电流闭环常

采用比例谐振（Proportion Resonant, PR）控制[150, 151]或者输入电压前馈（Feedforward）控

制[152, 153]，以优化轻载条件下的功率因数表现。 

  
（a）LS-SPWM （b）PS-SPWM 

图 1.21 多电平 SPWM 原理（两单元 CHB 为例） 

瞬时电流模式在开关周期内直接控制电流瞬时值，其动态响应特性优于平均电流模式，

因而在两电平 PFC 变换器中得到广泛应用。根据电流瞬时值控制方式，可进一步分为峰值

电流控制、谷值电流控制、滞回控制、固定导通/关断时间控制等[154]。对于𝑁电平变换器，

其占空比对应分成𝑁 − 1段，各段的电路模态不同。因此，将瞬时电流模式应用在多电平

PFC 时，需实施分段控制，根据占空比范围调节电路模态。在三电平或四电平 PFC 变换器

中，已有相关研究成果验证了其可行性[155-159]，但是当 PFC 的电平数继续增加，控制系统

设计难度以及复杂度增大，实用性降低[160, 161]。 

1.3.3.2 多电平电路单元均压控制 

为了保证多电平 PFC 变换器高效、可靠运行，单元均压是多电平拓扑应用中的重要研

载波1

载波2

载波3

载波4

调制信号

    

    

         

载波1 载波2 载波3 载波4

调制信号
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究课题。对于模块化结构的多电平拓扑，以 CHB 拓扑为例，在忽略电感电流纹波影响的

情况下，各单元可视为相互解耦。那么当占空比发生偏差时，各单元整流后的电流不同，

从而导致电容电压失衡[162]。为了解决该问题，需要对各单元电容电压进行监测，并加入均

压控制策略。一种方法为通过均压控制环微调各单元占空比，以保持所有单元的均压[163]；

另一种方法则通过均压环调整后级 DC-DC 变换器传输的功率，等效改变 CHB 电路各单

元的负载，从而实现均压[164]。然而，这些控制策略的实施需要对所有单元的电压进行采

样。考虑到各单元电位悬浮且共模电压较高，需采用隔离式电压采样以确保采样精度，但

这会导致均压电路成本以及空间占比增大。 

而对于嵌套结构的多电平拓扑，以 FC 为例，由于各单元的充放电相互影响，单元均

压分析更加复杂。在理想 PS-SPWM调制下，箝位电容电压的偏移会引起电感电流的变化，

然后负反馈调节箝位电容电压，实现自然均压[165]。文献[166]和[167]基于 PWM 信号的双

重傅里叶级数分析，推导了 FC 电路的状态空间模型，揭示了 PWM 开关信号的高频谐波

会驱动电感电流调节箝位电容电压，并指出电容电压平衡受负载、调制指数和载波频率等

多重因素影响。然而，实验结果表明，上述频域分析模型存在较大偏差，在某些理论上不

均压的工况下，FC 变换器仍能稳定运行。通过深入分析开关过程，文献[168]发现器件结

电容的充放电会导致电荷在箝位电容之间重新分配，据此对 FC 变换器的状态空间方程进

行了修正，并证明了结电容对箝位电容电压平衡的积极作用。此外，输入电源阻抗、占空

比偏差及器件参数偏差等因素也会影响多电平拓扑的单元均压，当偏差较大时，可能导致

FC 拓扑的自均压机制失效[169]。该类型多电平拓扑的均压控制主要分为三种：第一种为优

化调制方法，通过增加均压模态占比，增强变换器的自均压能力[170, 173]；第二种则加入均

压控制环，通过监测所有箝位电容的偏压程度调整各单元占空比，以保证实现均压[174, 175]；

第三种则通过电感电流对箝位电容电压进行间接检测，进而借助均压控制环实现均压[176, 

177]。由于均压分析与均压控制策略高度依赖具体拓扑结构，若拓扑修改导致单元充放电模

态改变，则需重新评估该方案单元均压特性，并设计相应的均压控制方法。 

1.4 本章小结 

随着电动汽车技术的快速发展，电池容量不断增加，大功率 OBC 的需求逐渐增大。

为了在有限的车载空间中加快充电速度，OBC 需要在原有损耗与尺寸的基础上增大传输

功率，这要求 OBC 具有更高的效率以及功率密度。本文围绕 OBC 装置对大功率三相 PFC

变换器的高效率、高功率密度需求，针对传统方案在高效率高功率密度应用中器件损耗与

电感体积的矛盾问题，重点分析了多电平拓扑在高效高密度三相 PFC 中的优势，并提出了
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一种更适用于车载应用的多电平拓扑结构。在此基础上，本文研究了所提出多电平方案的

优化设计方法和控制策略，以增强该方案的工程适应性和应用价值。本文主要研究内容如

图 1.22 所示，具体包括以下几个方面： 

 
图 1.22 本文主要研究内容 

第二章首先深入分析单元高度模块化的 CHB 电路功率传输方式，揭示了模块化结构

与直流母线的内在联系，进而推导出一种兼具模块化和单直流母线的多电平拓扑结构，根

据其结构特点命名为模块化感性开关网络变换器（Modular Inductive Switching Network, 

MISN）。在此基础上，进一步分析了该拓扑在三相 PFC 应用中的工作原理，并提出 MISN-

PFC 变换器的控制策略以及相应的环路设计方法，实现 MISN-PFC 变换器的稳定工作。 

第三章针对MISN-PFC变换器多变量的优化设计问题进行研究。首先，基于器件NFoM

参数建立 MISN 器件的最小损耗模型；然后，结合磁芯截面积和电容能量密度，推导了电

感和 MISN 电容体积与电路主要变量的关系。在此基础上提出层级化设计方法，有效降低

设计复杂度，解决多变量耦合下效率与功率密度的协同优化难题。 

第四章针对宽直流母线电压范围下三相 MISN-PFC 变换器面临的效率与功率密度下

三相MISN-PFC工作原理分析与控制策略设计

基于拓扑优化的宽直流母线
电压三相MISN-PFC研究

基于谐波功率补偿的三相
MISN-PFC极轻载控制研究

基于器件NFoM三相MISN-
PFC参数优化方法研究

MISN-PFC均压问题分析与均
压控制策略研究

控制策略优化

MISN变换器
拓扑推演

工作原理分析 控制策略设计 实验验证

基于NFoM的统一损耗模型推导

MISN-PFC主要元件体积模型推导

实验验证

多变量层级化协同优化设计方法

直流母线电压对MISN模块的影响

基于工频整流桥多电平化的MISN模块
优化方法

实验验证

参数优化 拓扑优化

极轻载变换器功率传输分析

极轻载下变换器控制环路稳定性分析

实验验证

基于谐波功率补偿的极轻载控制策略

MISN模块均压分析模型推导

基于电感电流分析MISN-PFC不均压度

实验验证

基于电流纹波检测的均压控制策略



浙江大学博士学位论文 第 1 章 绪论 

22 

降问题展开研究。首先，通过建模分析直流母线电压变化对 MISN 电压应力及缓冲能量的

影响，并进一步揭示了工频整流桥的电平数对 MISN 损耗以及体积的制约作用。在此基础

上，通过比较多电平工频整流桥结构复杂度及其优化效果，提出一种基于 T 型三电平工频

整流桥的 MISN 拓扑优化方案，在维持原有效率与功率密度指标的同时扩展直流母线电压

范围。 

第五章针对三相 MISN-PFC 变换器在极轻载工况下异常工作状态以及电压环路振荡

问题展开研究。首先，建立了极轻载下 MISN-PFC 变换器的功率传输模型，修正了极轻载

下电路工作状态的描述方法，并揭示了电路异常工作状态与系统电压环路振荡的关系。在

此基础上，提出一种基于谐波功率补偿的控制策略，通过谐波电流注入的方法为 MISN 定

向建立谐波频段功率传输路径，维持其功率平衡，使电路工作在正常状态，实现系统电压

环路稳定。 

第六章对 MISN 的电压均衡问题及其均压控制策略进行了研究。通过模态分析，建立

了 MISN 充放电模型，量化评估了单元占空比偏差以及损耗偏差对其均压特性的影响，揭

示了 MISN-PFC 变换器在大幅参数偏差下的不均压问题。为此，提出一种基于电流纹波检

测的均压控制策略，利用电感电流纹波与单元电压的强耦合特性，将电压采样转换为电感

电流采样，从而有效降低了均压控制系统的复杂度。 

第七章对全文研究工作进行了总结与展望，回顾了主要研究成果，并指出了未来值得

进一步探索的研究方向。 
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第2章 三相 MISN-PFC 变换器工作原理分析与控制策略研究 

2.1 引言 

如前所述，多电平拓扑在电感尺寸以及器件损耗方面存在优势，有利于实现更高的效

率与功率密度。在各类多电平拓扑中，CHB 电路凭借高度模块化的单元结构，有利于故障

保护和冗余设计，具有较高的工程应用价值。然而，CHB 多直流母线的结构导致其两级连

接方式复杂，并且受到低压电解电容能量密度的限制，系统功率密度较低。对此，本章首

先通过分析 CHB 电路的功率传输路径，揭示了直流母线结构与功率传输方式的关系，并

在此基础上推演出单直流母线的模块化多电平拓扑，其电路结构与电感串联开关网络的概

念相似，故命名为模块化感性开关网络（Modular Inductive Switching Network, MISN）。在

此基础上，本章进一步分析 MISN 拓扑在 PFC 应用中的工作原理，并提出 MISN-PFC 变

换器的控制策略以及相应的环路设计方法。最后，基于环路设计结果，进行实验测试，以

验证该方案在效率以及功率密度方面的优势。 

2.2 三相 MISN 拓扑 

从模块化的角度，CHB 变换器具有最理想的拓扑结构，其单元由完全相同的 H 桥和

电容构成。但是这种拓扑结构也带来了一些问题，首先，由于各单元的直流母线之间需要

电气隔离，后级必须配备相同数量的隔离 DC-DC 变换器以构造出单输出端口。这导致整

个系统的结构较为复杂，而且后级变换器往往需要单独设计，与传统 DC-DC 方案不兼容。

其次，由于低压电解电容的能量密度要低于高压电容，在相同直流母线电压和等效电容容

值（各单元电容串联后的容值）的条件下，CHB 变换器单元数越多，电容体积越大，反而

导致功率密度下降。 

 
图 2.1 CHB 变换器功率传输路径分析 

从功能的角度，直流电压母线用于向后级传输功率，那么通过模块化的低压单元输出

功率的方式必然会导致多个电位悬浮的直流母线。图 2.1 展示了 CHB 变换器的拓扑及其
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功率传输路径分析，其中𝑢𝑠𝑤1和𝑢𝑠𝑤𝑁表示 CHB 单元的端口电压，𝑖𝐿为电感电流。在共同占

空比控制下，CHB 的输入功率会平均分配到每一个单元，继而通过多个直流母线传输至后

级 DC-DC 变换器。因此若要实现单直流母线，则需要使功率仅通过其中一个单元输出，

该单元的电压等级相应增加为总母线电压。 

 
图 2.2 MISN-PFC 变换器的拓扑推演 

 

图 2.3 三相 MISN-PFC 变换器原理图 

为了实现单母线，将功率集中到单元 N，并通过𝑢𝑠𝑤𝑁传递，其电压将提升到总母线电

压𝑉𝑏𝑢𝑠，而剩余单元仅用于控制电感电流，如图 2.2 所示[185]。由于电感伏秒被多电平低压

单元控制，所以传输功率的高压单元仅需完成整流并产生直流母线电压的任务，使其工作

于工频整流状态以降低损耗。在该工作方式下，输入电压与工频整流桥端口电压之间存在

较大电压差，伏秒过大，因此利用多电平网络分担大部分的伏秒，从而减小电感伏秒，缩

小其尺寸。由于多电平网络模拟了电感的作用，并且能够自发完成伏秒的控制，故将其命

名为模块化感性开关网络（Modular Inductive Switching Network，MISN），后文中以 MISN

代指，整个电路定义为 MISN-PFC 变换器。该电路主要包含两部分开关网络，分别是基于
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低压器件的高频多电平网络，以及基于高压器件的工频整流桥。进一步，基于三相四线制

的结构即可构造出三相 MISN-PFC 变换器，如图 2.3 所示，各相的电感串联一组 MISN，

高压单元使用六开关三相工频整流桥[186]。 

2.3 三相 MISN-PFC 变换器运行原理 

本节进一步分析三相 MISN-PFC 变换器的工作原理，主要包括电感电流控制、MISN

电压控制以及直流母线电压控制，并在此基础上，推导 MISN-PFC 变换器稳态工作条件以

及电路关键参数限制。假设三相输入电压对称，且功率因数为 1，那么三相电压以及电感

电流表达式为： 

 

𝑢𝐴 = √2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡)

𝑢𝐵 = √2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡 − 2𝜋/3)

𝑢𝐶 = √2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡  2𝜋/3)

 (2-1) 

 

𝑖𝐿.𝐴 = √2𝐼𝐿𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡)

𝑖𝐿.𝐵 = √2𝐼𝐿𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡 − 2𝜋/3)

𝑖𝐿.𝐶 = √2𝐼𝐿𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡  2𝜋/3)

 (2-2) 

其中𝑈𝑖和𝐼𝐿分别对应电压和电流的有效值，𝜔为工频角频率。由于中性线将各相电流

解耦，可以独立进行控制，因此，以 A 相为例进行分析。此外，对于某一相的特有变量则

用下标注明,“A”即对应 A 相，而在分析三相共性问题时则不予区分。 

2.3.1 电感电流控制 

图 2.4 中给出了三相 MISN-PFC 变换器的 A 相等效电路，其中𝑢𝐴是 A 相输入电压，

𝑢𝑠𝑤.𝐴为 A 相 MISN 端口电压，𝑢𝐴𝑂为 A 相工频整流桥中点电压，𝑖𝐿.𝐴为 A 相电感电流。 

 

图 2.4 三相 MISN-PFC 变换器 A 相等效电路 

假设功率因数为 1，并且工频整流桥进行方波整流，电路工作波形如图 2.5 所示。由

于工频整流桥与输入正弦电压存在很大的电压差，为减小电感伏秒，通过 MISN 进行电压

抵消，其端口电压𝑢𝑠𝑤.𝐴由多电平阶梯波构成。鉴于电感电压数值很小，𝑢𝑠𝑤.𝐴的开关周期平

均值近似满足： 

 〈𝑢𝑠𝑤.𝐴〉𝑇𝑠 ≈ 𝑢𝐴 − 𝑢𝐴𝑂 (2-3) 

     𝑨

  .𝑨

   .𝑨

 𝑨𝑶  .𝑨
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图 2.5 A 相等效电路工作波形 

因此，𝑢𝐴和𝑢𝐴𝑂的差值完全由 MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤.𝐴承担，而𝑢𝑠𝑤.𝐴的高频分量则施加在

电感上。所以通过控制 MISN 的占空比，即可以控制电感电流，以实现功率因数校正。从

电感电流波形可以看到，每个电平段与电感电流纹波的变化周期对应，电流纹波包络呈纺

锤状。为了解释该波形的形成原因，进一步对 MISN 的驱动方式进行分析。 

基于共同占空比的 PS-SPWM 方法[123]产生 MISN 各单元驱动信号，即所有单元共用

同一个占空比调制信号，其原理如图 1.21（b）所示，每个半桥单元对应一路载波，载波相

位在整个开关周期内对称分布。根据叠加后的端口电压波形，电平的幅值等于 MISN 单元

的电容电压，而频率满足： 

 𝑓𝑒𝑞 = 2𝑁𝑐 ∙ 𝑓𝑠 (2-4) 

其中𝑓𝑠为开关频率，𝑁𝑐为 MISN 单元数量。 

𝑢𝑠𝑤.𝐴的占空比𝐷𝑒𝑞.𝐴与每个单元的占空比𝐷𝐴的换算关系为： 

 𝐷𝑒𝑞.𝐴 = (𝐷𝐴 −
𝑘−1

2𝑁𝑐
) ∙ 2𝑁𝑐 (2-5) 

 
𝑘−1

2𝑁𝑐
≤ 𝐷𝐴 <

𝑘

2𝑁𝑐
, 𝑘 = 1,2, … ,2𝑁𝑐 (2-6) 

为简化分析，将多单元的 MISN 等效为一个单元，该等效单元电压平均值为𝑈𝑐.𝑒𝑞 =

𝑁𝑐 ∙ 𝑈𝑐，电容容值为𝐶𝑐.𝑒𝑞 = 𝐶𝑐/𝑁𝑐，那么基于(2-5)可以计算出电感伏秒的表达式为： 

 𝑉𝑜𝑙𝑡_𝑆𝑒𝑐 = (1 − 𝐷𝑒𝑞.𝐴)𝐷𝑒𝑞.𝐴 ∙
𝑈𝑐.𝑒𝑞

2𝑁𝑐
2𝑓𝑠

 (2-7) 

当𝐷𝑒𝑞.𝐴 = 0.5时电感伏秒最大，其表达式为： 

 𝑉𝑜𝑙𝑡_𝑆𝑒𝑐𝑚𝑎𝑥 =
𝑈𝑐.𝑒𝑞

8𝑁𝑐
2𝑓𝑠

 (2-8) 

为方便突出单元数对电感伏秒的影响，基于 1 单元时的最大伏秒，对不同单元数的伏

秒进行归一化，可得： 

 𝑨  𝑨𝑶

   .𝑨

   .𝑨   

  .𝑨

  .𝑨
   .𝑨
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 𝑉𝑜𝑙𝑡_𝑆𝑒𝑐𝑛𝑜𝑟𝑚  = (1 − 𝐷𝑒𝑞)𝐷𝑒𝑞 ∙
4

𝑁𝑐
2 (2-9) 

 
图 2.6 不同单元数的归一化电感伏秒曲线 

如图 2.6 所示为全占空比范围内归一化电感伏秒曲线，电平段的数量与图中二倍工频

脉动波的数量对应，并且在每个电平段的中间位置（即𝐷𝑒𝑞.𝐴 = 0.5）达到最大的伏秒。因

此，对于给定的最大电流纹波限制𝛥𝑖𝑝𝑝，所需电感值的表达式为： 

 𝐿 =
𝑈𝑐.𝑒𝑞

8𝑁𝑐
2𝑓𝑠𝛥𝑖𝑝𝑝

 (2-10) 

2.3.2 MISN 电压控制 

上一节分析了 MISN 在电感电流控制中发挥的关键作用，即通过各单元的配合，减小

电感上的伏秒，并实现电流控制，但实现这一功能的前提是 MISN 电容电压稳定。考虑 PFC

工作模式下占空比较为复杂，直接分析电容的安秒平衡过于复杂，所以从功率平衡的角度

研究 MISN 电压稳定性问题。 

MISN 吸收的瞬时功率为： 

 𝑝𝑀𝐼𝑆𝑁 = 〈𝑢𝑠𝑤.𝐴〉𝑇𝑠 ∙ 〈𝑖𝐿.𝐴〉𝑇𝑠 (2-11) 

那么对整个工频周期进行积分可计算出 MISN 吸收有功功率为： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁 =
1

2𝜋
∫ 𝑝𝑀𝐼𝑆𝑁
2𝜋

0
𝑑𝜔𝑡 =

√2𝐼𝐿

𝜋
(√2𝜋𝑈𝑖 − 2𝑉𝑏𝑢𝑠) (2-12) 

其中𝐼𝐿为电感电流，𝑉𝑏𝑢𝑠是输出直流母线电压。 

假设忽略 MISN 的损耗，那么电路的平衡条件为： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁 = 0 (2-13) 

将(2-13)代入(2-12)可以得到： 

 𝑉𝑏𝑢𝑠 =
√2𝜋𝑈𝑖

2
 (2-14) 

根据(2-14)可知，若要使 MISN 功率平衡，直流母线电压需要随着输入电压变化，但
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这无法够满足 PFC 变换器在实际工程应用中的需求。 

由于有功功率的传输需要电压和电流具有相同的同频以及相位，所以功率平衡还可以

理解为 MISN 的端口电压不含工频基波分量。结合(2-3)，可推导出 MISN 功率平衡的第二

种表达方式为： 

 𝑢𝐴𝑂
1𝑠𝑡 = 𝑢𝐴  (2-15) 

根据傅里叶分解，当工频整流桥采用方波整流方式时，𝑢𝐴𝑂可表示为： 

 𝑢𝐴𝑂(𝜔𝑡) = ∑
2𝑉𝑏𝑢𝑠

𝑛𝜋
𝑠𝑖𝑛 (𝑛𝜔𝑡)𝑛=1,3,5…  (2-16) 

可以看到，𝑢𝐴𝑂
1𝑠𝑡完全由直流母线电压𝑉𝑏𝑢𝑠决定。若要在相同𝑉𝑏𝑢𝑠条件下调整基波电压分

量的幅值，还需要对方波占空比进行控制。在工频整流桥中加入斩波角𝛼，此时电路工作

波形变为图 2.7，为了限制电感伏秒，需要 MISN 端口电压反向变化。对𝑢𝐴𝑂进行傅里叶分

解，斩波后工频整流桥中点电压为： 

 𝑢𝐴𝑂(𝜔𝑡) = ∑
2𝑉𝑏𝑢𝑠

𝑛𝜋
(2𝑐𝑜𝑠𝛼 − 1)𝑠𝑖𝑛 (𝑛𝜔𝑡)𝑛=1,3,5…  (2-17) 

 
图 2.7 加入斩波角后电路工作波形 

加入斩波角𝛼后，𝑢𝐴𝑂的基波分量同时受到𝑉𝑏𝑢𝑠和𝛼的控制。在不同直流母线电压下，

同步调整𝛼即可保持 MISN 功率平衡。根据(2-17)得到𝑢𝐴𝑂的基波电压，并将其代入 

 (2-15)中即可得到 MISN 功率平衡所需斩波角为： 

 𝛼 = 𝑎𝑟𝑐𝑐𝑜𝑠 (
√2𝜋𝑈𝑖

4𝑉𝑏𝑢𝑠
 

1

2
) (2-18) 

参考(2-12)有功功率计算方法，可推导出加入斩波角后 MISN 吸收的有功功率为： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁 =
√2𝐼𝐿

𝜋
(√2𝜋𝑈𝑖 − 𝑉𝑏𝑢𝑠(4𝑐𝑜𝑠𝛼 − 2)) (2-19) 

在±10%输入电压范围内，不同直流母线电压对应的稳态斩波角𝛼如图 2.8 所示。在曲

线上方，𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁 > 0，MISN 充电，单元电容电压会增加；而在曲线下方，𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁 < 0，MISN

 𝑨
 𝑨𝑶
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   .𝑨   
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放电，单元电容电压会减小。因此通过控制斩波角𝛼，即可实现对 MISN 电压的控制。 

 
图 2.8 不同直流母线电压下稳态斩波角 

为了保证电感伏秒可控，MISN 电容电压之和𝑢𝑐.𝑒𝑞须始终大于𝑢𝐴 − 𝑢𝐴𝑂。假设初始时

刻 MISN 的电压等于其平均值，那么任意𝑡时刻的电容电压可通过能量守恒求解得到。图

2.9 中给出了 MISN 总电压计算结果，定义 MISN 端口电压〈𝑢𝑠𝑤.𝐴〉𝑇𝑠最大值为其最大电压应

力，表达式为： 

 𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥 = √2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝛼  

1

2
𝑉𝑏𝑢𝑠 (2-20) 

 
图 2.9 MISN 电压限制 

此外，从图中可知 MISN 电压纹波峰峰值由𝑝𝑀𝐼𝑆𝑁红色阴影部分对应的缓冲能量𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁

决定，通过对该时间段内 MISN 输入瞬时功率𝑝𝑀𝐼𝑆𝑁积分,可推导出其表达式为： 

 𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁 =
1

𝜔
∫ 𝑝𝑀𝐼𝑆𝑁
𝜋+𝛼

𝜋−𝛼
𝑑𝜔𝑡 =

𝑃

𝜔
∙ (2𝛼 − 𝑠𝑖𝑛2𝛼 −

2𝜋(𝑐𝑜𝑠𝛼−1)

2𝑐𝑜𝑠𝛼−1
) (2-21) 

其中𝑃为三相 MISN-PFC 变换器每相的额定功率。 

那么根据能量守恒和电容存储能量的表达式可计算出 MISN 单元电压纹波𝛥𝑈𝑐(%)与

所需容值的关系[186]： 

550 650 750 850
0
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20

30
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50

    ( )

 ( )

     >  
MISN模块充电

     <  
MISN模块放电
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 𝐶𝑐.𝑒𝑞 =
𝑃

𝜔𝛥𝑈𝑐𝑈𝑐.𝑒𝑞
2 ∙ (2𝛼𝐴 − 𝑠𝑖𝑛2𝛼𝐴 −

𝜋(𝑐𝑜𝑠𝛼𝐴−1)

2𝑐𝑜𝑠𝛼𝐴−1
) (2-22) 

2.3.3 直流母线电压控制 

稳定且可调节的直流母线电压是 PFC 变换器的基本需求，所以本节进一步分析 MISN-

PFC 变换器直流母线电压的控制原理。假设不考虑电流纹波，且无零序电流，那么可以将

交流侧等效为三相 Y 形连接的交流源，分别为𝑖𝐿.𝐴，𝑖𝐿.𝐵，𝑖𝐿.𝐶，从而得到三相 MISN-PFC 变

换器直流侧等效电路，如图 2.10 所示。定义三相工频整流桥输出电流为𝑖𝑟𝑒𝑐，负载电流为

𝐼𝑜，直流母线电容流过的电流为𝑖𝑐𝑜，工频整流桥上下管驱动信号分别为𝑆1, 𝑆3, 𝑆5和𝑆2, 𝑆4, 𝑆6。

那么工频桥中点电压，以及整流后直流侧电流表达式为：  

 

𝑢𝐴𝑂 = 𝑆1 ∙ 𝑉𝑏𝑢𝑠1 − 𝑆2 ∙ 𝑉𝑏𝑢𝑠2
𝑢𝐵𝑂 = 𝑆3 ∙ 𝑉𝑏𝑢𝑠1 − 𝑆4 ∙ 𝑉𝑏𝑢𝑠2
𝑢𝐶𝑂 = 𝑆5 ∙ 𝑉𝑏𝑢𝑠1 − 𝑆6 ∙ 𝑉𝑏𝑢𝑠2

 (2-23) 

 𝑖𝑟𝑒𝑐 = 𝑆1 ∙ 𝑖𝐿.𝐴  𝑆3 ∙ 𝑖𝐿.𝐵  𝑆5 ∙ 𝑖𝐿.𝐶 (2-24) 

其中𝑉𝑏𝑢𝑠1和𝑉𝑏𝑢𝑠2分别对应直流母线两个串联电容的电压。 

  
图 2.10 MISN-PFC 变换器直流侧等效电路 

整流桥工作在斩波模式，其驱动信号的调制原理如图 2.11 所示，首先使用锁相环获取

各相输入电压的相位信息，并产生同相位的二倍工频载波信号，然后将载波信号与调制信

号进行比较产生工频整流桥的驱动信号，注意正负半周比较逻辑相反。假设不考虑工频死

区的影响，根据工频整流桥的驱动信号波形以及(2-24)即可计算𝑖𝑟𝑒𝑐以及𝑖𝑐𝑜的平均值为： 

 
𝐼𝑟𝑒𝑐 =

√2𝐼𝐿

𝜋
(2𝑐𝑜𝑠𝛼 − 1)

𝐼𝑐𝑜 = 𝐼𝑟𝑒𝑐 − 𝐼𝑜
 (2-25) 

在负载一定时，电感电流有效值以及斩波角均会影响直流母线电容的电流，故均可以

用于直流母线电压调节。但是考虑到斩波角用于 MISN 电压控制，为避免使用同一变量控

制多个电容电压，所以使用电感电流有效值控制 MISN-PFC 变换器的直流母线电压，构成

经典 PFC 变换器双环控制策略。 
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图 2.11 三相工频整流桥驱动信号调制原理 

2.4 三相 MISN-PFC 变换器控制系统 

2.4.1 三环路控制策略 

基于前文工作原理的分析，本节系统性设计三相 MISN-PFC 变换器的控制策略，以实

现所需各项功能，包括功率因数校正、直流母线电压控制、MISN 单元电压控制。如图 2.12

所示，图（a）为三相 MISN-PFC 变换器整体控制架构，图（b）为 A 相等效电路控制框

图。该控制系统主要包括三个控制环路：1）电流环通过调节 MISN 占空比实现电感电流

功率因数校正；2）直流母线电压环通过闭环调节电流环参考信号幅值维持直流侧电压稳

定；3）MISN 电压环通过斩波角控制模块单元电压。 

结合图 2.12（b）对该控制策略进行分析。由于交流侧电感伏秒平衡特性受 MISN 端

口电压𝑢𝑠𝑤.𝐴高频分量调控，为实现电感电流跟踪控制，需构建基于占空比调节的电流闭环。

该电流环的参考信号由幅值分量与相位分量合成，其中相位信息通过锁相环（PLL）实时

提取输入电压相位，从而保证单位功率因数运行。根据(2-25)，在单位功率因数以及给定

工频整流桥斩波角约束下，直流侧电流与电感电流幅值呈正相关。基于此特性构建直流母

线电压外环，通过电压误差信号负反馈调节电流环参考信号的幅值，实现直流母线电压的

闭环控制。在三相系统中三个电流环的参考幅值由同一电压外环调控，以保证系统总功率

平衡。此外，基于斩波角与 MISN 吸收功率间的映射关系，即(2-19)，可建立 MISN 电压

环以控制 MISN 单元电压的稳定。在共同占空比控制下，载波移相调制策略可确保各单元

能量分布均衡，故系统仅需检测第一个单元电压作为闭环反馈量，即可实现同相所有单元

电压的协同控制。 

    

 

 

 

 

 

 𝑨  𝑩  𝑪

A相载波

B相载波

C相载波

 𝑨

 𝑩

 𝑪

    

    

    



浙江大学博士学位论文 第 2 章 三相 MISN-PFC 变换器工作原理分析与控制策略研究 

32 

 
（a）三相电路控制原理图 

 
（b）A 相等效电路控制原理图 

图 2.12 三相 MISN-PFC 变换器的三环路控制策略 

从结构上看，电流环与直流母线电压环构成典型的 “电流内环+电压外环”的级联结

构，其中内环采用高带宽设计以实现快速动态响应，外环采用低带宽设计以避免环路间耦

合干扰。然而，直流母线电压环与 MISN 电压环在结构上为并行关系，二者动态响应速度

的匹配问题需进一步研究论证。 

根据(2-25)可知，当 MISN 电压环调整斩波角𝛼控制 MISN 充放电时，直流侧电流平均

值𝐼𝑟𝑒𝑐也随之改变，进而影响到直流母线电压环路的控制。此外，根据(2-19)，在直流母线
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电压的调节过程中，电感电流有效值的变化同样也会影响到 MISN 所吸收有功功率的大小，

从而影响 MISN 电压环路。为明晰两环路间的交互机制，本节利用扰动观察法对负载阶跃

工况展开动态过程解析。 

如图 2.13（a）所示，当变换器负载发生突增时，直流母线电压𝑉𝑏𝑢𝑠会率先降低，导致

工频整流桥中点电压基波分量𝑢𝐴𝑂
1𝑠𝑡减小。假设 MISN 占空比能实现实时跟踪𝑢𝐴𝑂变化，那么

其端口电压基波分量𝑢𝑠𝑤.𝐴
1𝑠𝑡 将相应抬升以抵消𝑢𝐴𝑂

1𝑠𝑡的衰减，此过程导致MISN进入充电模式，

使各单元电压𝑈𝑐上升。 

 

（a）负载突然增大后的电路状态变化（箭头表示增减） 

 

（b）两电压环路控制过程的状态变化图 

图 2.13 两电压环路协同工作分析（加载暂态过程） 

针对上述状态量变化，MISN 电压环和直流母线电压环随之对控制量进行调整，图 2.13

（b）绘制了状态变化图以定性表征两环路的协同调节过程。左侧 MISN 电压环调节过程：

当检测到𝑈𝑐增大后，MISN 电压环路会控制斩波角减小，从而反向调节𝑢𝐴𝑂
1𝑠𝑡和𝑢𝑠𝑤.𝐴

1𝑠𝑡 ，抑制

MISN 的充电（或使其放电），最终使𝑈𝑐回到参考值。右侧对应直流母线电压环调节过程：

在检测到𝑉𝑏𝑢𝑠减小后，环路会控制电感电流幅值增加，向直流侧输送更多的有功功率，使

直流母线电压增大。 

在动态调节过程中电感电流的幅值提升仅改变 MISN 吸收功率的绝对值而不影响其

符号特性，并且该特性能够有效强化 MISN 电压环的暂态调节能力。此外，斩波角𝛼的减

小将增大整流侧电流平均值𝐼𝑟𝑒𝑐，同样会增强直流母线电压环路的调节速度。综上所述，

两电压环在暂态过程中呈现能量互补特性，其控制逻辑具有内在一致性，故可设定相近的

控制带宽以优化系统动态性能。 

2.4.2 暂态补偿控制策略 

在上一节环路分析中，基于 MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤.𝐴可实时跟踪工频整流桥中点电压𝑢𝐴𝑂
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的理想化假设，两者可以良好地互补工作，这要求 MISN 的占空比具备快速动态响应能力。

然而受限于电流环有限的带宽，实际占空比存在动态跟踪误差，导致𝑢𝑠𝑤.𝐴无法完全补偿𝑢𝐴𝑂

的变化。未抵消的电压偏差将作用于交流电感，引发严重的电流非线性畸变。图 2.14 为相

应的仿真波形，在工频整流桥开关动作时刻，电感电流出现严重的畸变，导致电路无法稳

定工作。 

 
图 2.14 电流环带宽限制导致的电感电流畸变 

针对这一问题，本节提出了一种暂态补偿的控制策略，该方案通过在电流环占空比输

出端注入补偿量，迫使 MISN 端口生成−𝑢𝐴𝑂电压分量，使其与工频整流桥中点电压𝑢𝐴𝑂相

互抵消，以避免电感伏秒突变。根据 PS-PWM 的调制原理，电流环计算出的调制信号𝑢𝑚.𝐴

与 MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤.𝐴的关系为： 

 𝑢𝑠𝑤.𝐴 = 𝑁𝑐𝑢𝑐.𝐴(𝑡) ∙ (1 − 2 ∙
𝑢𝑚.𝐴

𝑉𝑚
) (2-26) 

其中𝑉𝑚是载波的峰值。 

结合(2-23)，可以计算出暂态补偿的调制信号𝑢𝑐𝑚.𝐴为： 

 𝑢𝑐𝑚.𝐴 =
𝑉𝑚

2
(1  

𝑢𝐴𝑂

𝑁𝑐𝑢𝑐.𝐴
) =

𝑉𝑚

2
(1  

𝑆1∙𝑉𝑏𝑢𝑠1−𝑆2∙𝑉𝑏𝑢𝑠2

𝑁𝑐𝑢𝑐.𝐴
)   (2-27) 

图 2.12 红色部分即对应暂态补偿控制，通过在电流环 PI 控制器输出端叠加𝑢𝑐𝑚.𝐴，实

现控制任务解耦：连续分量由电流环 PI 环节计算，暂态突变分量由暂态补偿控制独立生

成。在实际工程应用时，工频整流桥上下管之间会设置工作死区以防止桥臂直通，在死区

时间内体二极管续流，𝑢𝐴𝑂的数值取决于电感电流的方向。若直接采用式(2-23)进行暂态补

偿可能会导致死区时间内𝑢𝑠𝑤.𝐴与𝑢𝐴𝑂不匹配，电感电流出现尖刺。 
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（a）工频正半周暂态补偿与𝑆2同步（𝑖𝐿 > 0） 

 
（b）工频负半周暂态补偿与𝑆1同步（𝑖𝐿 < 0） 

图 2.15 死区时间内暂态补偿控制信号的同步修正 

对此，进一步分析对死区时间内𝑢𝐴𝑂与驱动信号𝑆1，𝑆2，如图 2.15 所示为工频周期内

工频整流管开关过程的波形，在工频正半周，𝑢𝐴𝑂会随着下管𝑆2的驱动信号变化；而在工

频负半周，𝑢𝐴𝑂则跟随𝑆1的驱动信号变化，所以暂态补偿控制产生的补偿调制信号需要基

于主开关管的驱动信号进行同步，以实现𝑢𝑠𝑤.𝐴与𝑢𝐴𝑂的完美抵消。 

2.4.3 控制环路参数设计 

2.4.3.1 电流环参数设计 

为确保多环路控制系统的稳定运行，需对各级 PI 补偿器参数进行设计。针对 MISN-

PFC 变换器占空比工频周期内的时变特性，本文采用分段线性化方法将其等效为多工作点

的 DC-DC 变换器，并构建统一的小信号分析模型。 

由于电流环路的带宽要远大于工频频率，所以工频整流桥的切换不会影响到电流环路

的控制，因此在设计电流环路时，可视作工频整流桥持续导通；而且三相四线制架构下三

相电感电流相互解耦，所以将其拆分成三个单相设计，图 2.16 所示为 A 相等效电路。 
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采用小信号扰动法[178]推导出该等效电路的小信号模型，如图 2.17 所示，那么从占空

比扰动到电感电流扰动的传递函数为： 

 𝐺𝑖𝑑(𝑠) =
𝑖𝐿̂(𝑠)

𝑑̂(𝑠)
|
𝑢𝑖̂=0

=
(𝑅𝐶𝑜𝑠+1)(2𝑈𝑐𝐶𝑐𝑠+2𝐼𝐿(1−2𝐷))

𝑅
𝐶𝑐
𝑁𝑐

𝐶𝑜𝐿𝑠3+𝐿
𝐶𝑐
𝑁𝑐

𝑠2+𝑅
𝐶𝑐
𝑁𝑐

𝑠+(1−2𝐷)2𝑅𝐶𝑜𝑠+(1−2𝐷)2
 (2-28) 

 

图 2.16 电流环角度下 A 相等效电路 

 
图 2.17 MISN-PFC 变换器 A 相小信号模型 

 
图 2.18 电感电流环开环传递函数 Bode 图 

电流环主要由系统的传递函数𝐺𝑖𝑑(𝑠)、调制环节、PI 补偿器、采样低通滤波器构成，

其的开环传递函数表达式为： 

 𝑇1(𝑠) = (𝐾𝑃1  
𝐾𝐼1

𝑠
) ∙

1

𝑉𝑚
∙ 𝐺𝑖𝑑(𝑠) ∙ (

1

2𝜋𝑓1𝑠+1
)  (2-29) 

其中𝐾𝑃1，𝐾𝐼1是电流环 PI 补偿器的系数，𝑓1是电流采样一阶低通滤波器的转折频率。 
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结合(2-28)和(2-29)，可对电流环路进行设计，预期电流环开环传递函数穿越频率设置

在开关频率 1/6 左右，相位裕量不低于40 ，据此设计 PI 补偿器参数，结果如图 2.18 所示。

此时变换器的参数为：𝑓𝑠 = 60kHz，𝑉𝑏𝑢𝑠 = 550V，𝑈𝑐 = 90V，𝐼𝐿 = 15A，𝑁𝑐 = 5，𝐶𝑐 = 470μF，

𝐶𝑜 = 200μF，𝐿 = 15μH，𝑉𝑚 = 2000，𝑓1 = 20kHz，𝐾𝑃1 = 2，𝐾𝐼1 = 60000。 

2.4.3.2 直流母线电压环设计 

假设斩波角恒定，变换器带恒定电阻负载𝑅，那么基于(2-25)表示的直流侧电流平均值

模型，可推导得到电感电流有效值扰动𝐼L 至直流侧电流平均值扰动𝐼𝑟𝑒𝑐̂的传递函数为： 

 𝐼𝑟𝑒𝑐̂|𝛼̂=0 =
𝜕𝐼𝑟𝑒𝑐

𝜕𝐼𝐿
=

√2(2𝑐𝑜𝑠𝛼−1)

𝜋
𝑖𝐿̂ (2-30) 

结合直流母线侧的频域阻抗，即母线电容和负载电阻在 s 域的阻抗，可以计算出电感

电流有效值扰动到直流母线电压扰动的传递函数： 

 𝐺𝑉𝑖(𝑠) =
𝑉𝑏𝑢𝑠̂(𝑠)

𝐼𝐿 (𝑠)
|
𝛼̂=0
𝑖𝑜̂=0

=
√2(2𝑐𝑜𝑠𝛼−1)

𝜋
∙

𝑅

𝑅𝐶𝑜𝑠+1
 (2-31) 

由于其中涉及的变量都是工频周期平均值，所以该简化传递函数的有效范围在 1/2 工

频以内。直流母线电压环主要由系统的传递函数𝐺𝑉𝑖(𝑠)、PI 补偿器、采样低通滤波器构成，

开环传递函数表达式为： 

 𝑇2 = (𝐾𝑃2  
𝐾𝐼2

𝑠
) ∙ 𝐺𝑉𝑖(𝑠) ∙ (

1

2𝜋𝑓2𝑠+1
)   (2-32) 

 
图 2.19 直流母线电压环 Bode 图 

预期直流母线电压环开环传递函数穿越频率为工频频率 1/6 左右，相位裕量不低于40 ，

据此对 PI 补偿器的参数进行调整，结果如图 2.19，环路参数设计结果为： 𝑓2 = 8kHz，

𝐾𝑃2 = 0.02，𝐾𝐼2 = 1.2。 

从(2-31)可知，当斩波角增加到60 时，小信号模型恒等于 0，其物理意义是直流侧电
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流平均值为 0，这会导致电压环无法控制直流母线电压，所以为了避免直流母线电压失控，

需要把斩波角限制在60 以内。 

2.4.3.3 MISN 电压环设计 

 
图 2.20 MISN 电压环 Bode 图 

根据能量守恒，传输到 MISN 电容的能量与其端口的能量相等，即： 

 𝑁𝑐𝑈𝑐𝐼𝑐 =
1

2𝜋
∫ 𝑢𝑠𝑤𝑖𝐿
2𝜋

0
𝑑𝜔𝑡 =

√2𝐼𝐿

𝜋
(√2𝜋𝑈𝑖 − 𝑉𝑏𝑢𝑠(4𝑐𝑜𝑠𝛼 − 2)) (2-33) 

其中𝐼c为 MISN 单元电流的平均值。 

假设电感电流有效值不变，在(2-33)中加入斩波角𝛼扰动后，考察𝑈𝑐的扰动变化，可得： 

 𝑁𝑐𝑈𝑐𝐼𝑐  𝑁𝑐𝐼𝑐𝑈𝑐̂ =
4√2𝐼𝐿𝑉𝑏𝑢𝑠𝑠𝑖𝑛𝛼

𝜋
𝛼̂ (2-34) 

稳态下𝐼𝑐 = 0，而𝑈ĉ和𝐼c 之间满足： 

 𝐼𝑐 (𝑠) = 𝐶𝑐𝑠 ∙ 𝑈𝑐̂(𝑠) (2-35) 

结合(2-34)和(2-35)可推导出 MISN 电压环系统传递函数为： 

 𝐺𝑉𝛼(𝑠) =
𝑈𝑐̂(𝑠)

𝛼̂(𝑠)
|
𝐼𝐿 =0

=
4√2𝐼𝐿𝑉𝑏𝑢𝑠𝑠𝑖𝑛𝛼

𝜋𝑁𝑐𝑈𝑐𝐶𝑐𝑠
 (2-36) 

此外，由于每 1/4 工频周期才能通过斩波角对 MISN 的单元电压进行一次有效控制，

所以该控制环路存在控制延迟，其近似可以描述为： 

 𝐺𝑑(𝑠) ≈ 𝑒−𝜏𝑠   (2-37) 

其中𝜏为延迟时间，当工频频率为 50Hz 时，其数值取 0.0025s。 

MISN 电压环主要由系统的传递函数𝐺Vα(𝑠)、PI 补偿器、延迟环节Gd(s)、采样低通滤

波器构成，其开环传递函数的表达式为： 

 𝑇3 = (𝐾𝑃3  
𝐾𝐼3

𝑠
) ∙ 𝐺𝑉𝛼(𝑠) ∙ 𝐺𝑑(𝑠) ∙ (

1

2𝜋𝑓3𝑠+1
)   (2-38) 
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根据上一节的分析，两个电压环的控制逻辑相互协同，所以将 MISN 电压环开环传递

函数穿越频率也设置在工频频率 1/6 左右，相位裕量不低于40 ，据此对 PI 补偿器的参数

进行调整，如图 2.19 所示，环路参数设计结果为： 𝑓3 = 1kHz，𝐾𝑃3 = 0.0015，𝐾𝐼3 = 0.03。 

根据(2-36)，MISN 电压环传递函数不仅受到斩波角的影响，还受到电感电流有效值的

影响。斩波角越小，MISN 电压环传递函数幅频特性向下移动，穿越频率降低，控制速度

越慢，当斩波角减小到 0 时，MISN 电压环失效，所以需要使最小斩波角工作在0 以上，

并设置一定裕量。此外，负载减小同样会产生相似的问题，并且在空载条件下 MISN 电压

环失效，该问题将在后续章节详细讨论，本节仅以满载额定工作点设置 MISN 电压环参数。 

2.5 实验验证 

为了对所提出的三相 MISN-PFC 变换器三环路控制策略进行验证，研制了图 2.20 所

示的测试样机，其中包括输入滤波器、电感、MISN 以及工频整流桥和直流母线电容。样

机满载传输功率 10kW，输入电压的范围220𝑉𝑎𝑐 ± 10%，整体尺寸为 155mm×150mm×22mm，

功率密度达到 20kW/L（330W/in3）。 

 
图 2.21 第一代三相 MISN-PFC 变换器样机 

 

为保证最小斩波角大于 5 ，基于(2-18)可计算出最小直流母线电压为 540V。为尽量减

小 MISN 承受的电压应力，因此将直流母线电压设计为 550V，此时 MISN 承受的最大电

压应力为𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥 ≈ 400V。此外，由于 MISN 单元的电容仅用于电压箝位，不接负载，所以

可以适当增加其电压纹波以减小电容值和尺寸。本节以 25%电压纹波对 MISN 的参数进行

设计，若将 MISN 单元电压之和的谷值设置在400V，那么其平均值为 450V，峰值为 500V。

样机的规格及关键器件参数如表 2-1 所示，MISN 单元使用 150V Si MOSFET，每个单元

的平均电压为𝑈𝑐 = 90V，容值为470μF。 

2.2cm
滤波器+电感

MISN模

工频整流桥

+母线电容
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表 2-1 第一代 MISN-PFC 变换器样机关键元器件参数 

名称 参数 

MISN 电路参数 开关频率：30kHz；单元数：5；单元电压 90V； 

MISN 单元器件 BSC070N15NS5 (Si MOSFET 150V 7mΩ) 

MISN 单元电容 EKXJ161ELL471ML40S (160V 470μF) 

工频整流桥器件 C3M0030090K (SiC MOSFET 900V 30mΩ) 

每相电感 XAL1010-472ME*3 (4.7μH) 

直流母线电容 200μF (350V 100μF 2series 4parallel) 

 

三相 MISN-PFC 变换器稳态工作时的电感电流波形如图 2.22 所示，MISN 控制的电感

电流伏秒呈阶梯状分布，因此对应的电流纹波包络呈纺锤状。输入滤波器吸收电感电流中

的高频分量，仅留下工频分量，图 2.23 所示为滤波后网侧输入电流的波形。为了进一步验

证电流环 PFC 的效果，对样机在不同负载下的功率因数以及电流总谐波畸变（Total 

Harmonic Distortion, THD）进行了测量，实验结果如图 2.24 所示。在 20%负载以上，功率

因数均大于 0.99，电流的 THD 也小于 4%。 

 
图 2.22 三相电感电流波形 

 
图 2.23 三相网侧输入电流波形 

 

  .𝑩
(20A/div)

  .𝑪
(20A/div)

  
(500V/div)

  .𝑨
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(   /𝒅  )



浙江大学博士学位论文 第 2 章 三相 MISN-PFC 变换器工作原理分析与控制策略研究 

41 

 
图 2.24 全负载范围内三相平均功率因数和电流总谐波畸变率测试结果 

如图 2.25 所示，分别给出了 A 相关键电压、电流波形，包括输入电压𝑢𝐴，MISN 端口

电压𝑢𝑠𝑤.𝐴，工频整流桥中点电压𝑢𝐴𝑂以及电感电流𝑖𝐿.𝐴。为保证𝑢𝑠𝑤.𝐴与𝑢𝐴𝑂完美抵消，避免

电感电流畸变，本节提出了暂态补偿控制策略辅助电流环对 MISN 的占空比进行调整。从

展开图可以看到，当工频整流桥动作时，𝑢𝑠𝑤.𝐴快速响应，电感电流平滑过渡到下一个工作

状态，未发生电流畸变。但基于(2-27)计算得到暂态补偿调制信号在死区内会出现偏差，

需要额外进行同步控制。 

 
图 2.25 A 相电压电流波形 

若在整个工频周期内，暂态补偿控制仅根据𝑆1的驱动信号进行同步控制，实验结果如

图 2.26 所示，A 相的电感电流在正半周的工频死区都会出现电流尖刺，而负半周则没有出
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现。根据前述分析，正半周死区内𝑢𝐴𝑂电位变化由𝑆2决定，而负半周由𝑆1决定。据此调整暂

态补偿同步逻辑后的实验结果如图 2.27 所示，正负半周均没有电流尖刺。 

 
图 2.26 未进行死区同步的电感电流 

 
图 2.27 进行死区同步的电感电流 

为了验证 MISN 各单元的均压情况，对单元电压进行了测量，图 2.28 中展示了 A 相

单元 1、3、5 的电压波形，实现了良好的均压。图 2.29 所示为三相 MISN 单元 1 的电压波

形，由于三相的瞬时功率是对称的，所以电压纹波有 120°的相移。由于每相的 MISN 独

立控制，故相间电压不会相互干扰。 

 
图 2.28 A 相 MISN 电压波形 
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图 2.29 三相 MISN 电压波形 

不同负载下样机的效率测试结果如图 2.30 所示，其峰值效率在 1/3 满载左右，达到

99%，满载效率 98.5%。图 2.31 给出了样机在满载时的损耗分解，其中 MISN 的损耗最大，

达到 0.98%，工频整流桥 0.2%，电感损耗约 0.08%，MISN 的电容和直流母线电容的损耗

0.08%，输入滤波器的损耗 0.16%。 

 
图 2.30 不同负载下变换器的效率测试结果 

  
图 2.31 满载下的损耗分析 

2.6 本章小结 

本章从电感电流控制、MISN 电压控制、直流母线电压控制三个角度分析了三相 MISN-

PFC 变换器的稳态工作原理，并揭示了其电流、电压控制的基本方法。在此基础上，提出
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了一种三环路控制策略，以实现功率因数校正、MISN 单元电压稳压、直流母线电压调节。

为了使 MISN 端口电压匹配工频整流桥中点电压的变化，避免电感电流畸变，本章进一步

提出了死区同步的暂态补偿控制策略。此外，建立了 MISN-PFC 变换器的小信号模型，并

对各环路补偿器进行设计以实现变换器的稳定运行。最后，基于 150V Si MOSFET 器件研

制了第一代10kW三相MISN-PFC变换器样机（输入电压220Vac ± 10%，输出电压550Vdc），

该样机功率密度达到了 20kW/L，高于现有两电平或三电平的三相 PFC 变换器。根据实验

测试结果，样机实现 99%峰值效率，98.5%满载效率，初步验证了 MISN-PFC 变换器在效

率和功率密度方面的优势。 
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第3章 基于器件 NFoM 的三相 MISN-PFC 变换器参数优化方法研究 

3.1 引言 

上一章主要分析了三相 MISN-PFC 变换器工作原理，在此基础上构建了其控制策略，

实现了功率因数校正、直流母线电压调节等关键功能。鉴于研究重点为原理分析与控制设

计，MISN-PFC 变换器的各参数基于经验法选取，仅满足了基本功能需求，因而缺乏系统

性优化设计方法，未能充分挖掘该拓扑的潜力。由于 MISN-PFC 变换器存在多个相互耦合

的设计变量（如单元数、开关频率、器件选型、无源元件参数等），其设计复杂度高。对

此，本章将重点研究 MISN 的参数优化设计问题。首先建立以 MISN 开关器件损耗模型，

以及变换器关键元件的体积模型，揭示参数间的耦合作用机理。然后基于层级化设计思想，

将复杂的高维多目标优化问题解耦为多个降阶的子优化过程，在实现损耗与体积协同优化

的同时降低设计复杂度。最后，通过实验验证优化后样机的效率以及功率密度。 

3.2 MISN 的最小损耗模型 

3.2.1 基于器件电荷特性的损耗计算模型 

根据第一代样机的损耗分解可知，电感、电容、滤波器等无源元件的损耗占比很小，

而 MISN 的损耗占主导地位，因此，本节针对 MISN 的损耗进行分析，并建立其损耗模型。 

MISN 的损耗主要为开关器件的损耗，包括导通损耗、开关损耗、容性损耗、反向恢

复损耗、驱动损耗以及死区反向导通损耗。由于 MISN 的典型开关频率低于 100kHz，其

驱动损耗与死区反向导通损耗在系统总损耗中的占比非常小，因此在建模过程中予以合理

忽略；此外，低压器件反向恢复损耗较小，为降低复杂度，不对其进行精确建模。假设 MISN

单元数为𝑁𝑐，那么基本单元个数为2𝑁𝑐，为了建立 MISN 统一损耗模型，首先计算半桥单

元的损耗。 

 
图 3.1 半桥基本单元电路模型 

图 3.1 所示为半桥基本单元电路模型，其中电感电流𝑖𝐿被等效为电流源，直流侧为

MISN 单元的电容，电压为𝑈𝑐。在一个工频周期内，半桥单元的导通损耗可表示为： 

 𝑃𝑐𝑜𝑛 =
1

2𝜋
∫ 𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝𝑖𝐿

2(𝜔𝑡)𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛
2𝜋

0
𝑑𝜔𝑡 = 𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝𝐼𝐿

2𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-1) 
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其中𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝为温度系数，𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛为器件导通电阻。 

继续分析器件的开关损耗。如图 3.2 展示了硬开关过程中电压-电流波形的简化模型

[179]，器件开关损耗即电压𝑉𝑑𝑠与电流𝐼𝑑的交叠面积。为便于应用，器件厂商会对器件的栅

极充电特性进行测试，如图 3.3 为 MOSFET 器件充电过程中栅极电压波形以及各阶段对

应的电荷定义，其中𝑄𝑔𝑠2对应从阈值电压到米勒平台电压的电荷量，𝑄𝑔𝑑对应米勒平台阶

段的电荷量，据此可以计算出开关过程各阶段时间长度为： 

 𝑡𝑜𝑛.1−2 =
𝑄𝑔𝑠2𝑅𝑔.𝑜𝑛

𝑉𝑑𝑟𝑖−
𝑉𝑝𝑙+𝑉𝑡ℎ

2

 (3-2) 

 𝑡𝑜𝑛.2−3 =
𝑄𝑔𝑑𝑅𝑔.𝑜𝑛

𝑉𝑑𝑟𝑖−𝑉𝑝𝑙
 (3-3) 

 𝑡𝑜𝑓𝑓.2−3 =
𝑄𝑔𝑑𝑅𝑔.𝑜𝑓𝑓

𝑉𝑝𝑙
 (3-4) 

 𝑡𝑜𝑓𝑓.3−4 =
𝑄𝑔𝑑2𝑅𝑔.𝑜𝑓𝑓
𝑉𝑝𝑙+𝑉𝑡ℎ

2

 (3-5) 

其中，𝑅𝑔.on和𝑅𝑔.off是开通和关断过程的栅极电阻，𝑉𝑑𝑟𝑖为驱动电压，𝑉𝑝𝑙为米勒平台电

压，𝑉𝑡ℎ是器件阈值电压。 

结合(3-2)-(3-5)，工频周期内半桥开通和关断损耗可近似表示为： 

 𝑃𝑜𝑛 ≈
𝑈𝑐𝐼𝐿𝑅𝑔.𝑜𝑛

2(𝑉𝑑𝑟𝑖−𝑉𝑝𝑙)
(𝑄𝑔𝑠2  𝑄𝑔𝑑)𝑓𝑠 (3-6) 

 𝑃𝑜𝑓𝑓 ≈
𝑈𝑐𝐼𝐿𝑅𝑔.𝑜𝑛

2𝑉𝑑𝑟𝑖
(𝑄𝑔𝑠2  𝑄𝑔𝑑)𝑓𝑠 (3-7) 

由于半桥结构续流开关管的开关损耗可近似忽略，故半桥单元的总开关损耗为： 

 𝑃𝑠𝑤 = 𝑘𝑔𝑈𝑐𝐼𝐿(𝑄𝑔𝑠2  𝑄𝑔𝑑)𝑓𝑠 (3-8) 

其中驱动系数𝑘𝑔 = 𝑅𝑔.𝑜𝑛/2(𝑉𝑑𝑟𝑖 − 𝑉𝑝𝑙)  𝑅𝑔.𝑜𝑓𝑓/𝑉𝑝𝑙。 

在主开关管硬开通过程中，器件结电容存储的能量会在开关过程中被完全耗散，从而

产生容性损耗。如图 3.4，当器件𝑆2硬开通时，其结电容的能量𝐸𝑜𝑠𝑠会消耗在沟道中。同时，

为了保持电压稳定，直流侧电容会向𝑆1结电容补充等量的能量，但由于电容对电容的充电

效率仅为 50%，这一充电过程中消耗的能量也为𝐸𝑜𝑠𝑠： 

 𝐸𝑜𝑠𝑠 =
1

2
𝑄𝑜𝑠𝑠𝑈𝑐 (3-9) 

其中𝑄𝑜𝑠𝑠为器件结电容的电荷量。据此可以计算出半桥单元的容性损耗为： 

 𝑃𝑜𝑠𝑠 = 2𝐸𝑜𝑠𝑠𝑓𝑠 = 𝑄𝑜𝑠𝑠𝑈𝑐𝑓𝑠 (3-10) 
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（a）开通过程 （b）关断过程 

图 3.2 半桥单元开关过程简化模型 

 
图 3.3 栅极充电波形与栅极电荷定义 

 
图 3.4 主开关管硬开通过程的容性电荷损耗分析 

综合(3-1)、(3-8)、(3-10)，可得到 MISN 的半桥单元器件损耗为： 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝𝐼𝐿
2𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛  𝑘𝑔𝑈𝑐𝐼𝐿(𝑄𝑔𝑠2  𝑄𝑔𝑑)𝑓𝑠  𝑄𝑜𝑠𝑠𝑈𝑐𝑓𝑠 (3-11) 

不同器件栅极电荷参数不同，所以需要针对每一款器件分别计算才能得到对应的损耗，

导致器件选型的计算量巨大。为简化器件选型计算，引入品质因数（Figure of Merit, FoM）

概念[180]。器件的生产过程主要包括晶圆切割与封装等，而晶圆则由相应的元胞并联构成，

采用相同元胞的器件，其特性相同，所以相同耐压、相同工艺的器件𝐹𝑜𝑀基本相同，那么

使用𝐹𝑜𝑀可大幅降低计算量。定义器件品质因数如下： 

 𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤 = (𝑄𝑔𝑠2  𝑄𝑔𝑑)𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-12) 

 𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠 = 𝑄𝑜𝑠𝑠𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-13) 

MISN 的半桥单元器件损耗可进一步表示为： 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝𝐼𝐿
2𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛  

𝑈𝑐(𝑘𝑔𝐼𝐿𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤+𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠)𝑓𝑠

𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛
 (3-14) 

根据基本不等式（𝐴 ∙ 𝑥  
𝐵

𝑥
≥ 2√𝐴𝐵），半桥单元的最小器件损耗为： 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠.𝑚𝑖𝑛 = 2𝐼𝐿√𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝𝑈𝑐(𝑘𝑔𝐼𝑖𝑛𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤  𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠)𝑓𝑠 (3-15) 

 𝒅  

 𝒅 

 𝒈      
  𝒉 

               

 𝒅  

 𝒈  

 𝒅 

    
  𝒉 

               

 𝒈  
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𝑸𝒈  
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实现最小损耗的条件为： 

 𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 =
1

𝐼𝐿
√
𝑈𝑐(𝑘𝑔𝐼𝐿𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤+𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠)𝑓𝑠

𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝
 (3-16) 

那么整个 MISN（2𝑁𝑐个半桥单元）的最小损耗为： 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠.𝑚𝑖𝑛 = 4𝐼𝐿√𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝𝑁𝑐
2𝑈𝑐(𝑘𝑔𝐼𝐿𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤  𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠)𝑓𝑠 (3-17) 

3.2.2 基于器件 NFoM 的最小损耗模型 

根据(3-17)可知，影响 MISN 最小损耗的变量有：器件品质因数 FoM、单元数𝑁𝑐、MISN

单元电压𝑈𝑐、开关频率𝑓𝑠。进一步分析品质因数的表达式发现其含有工作电压的信息，即： 

 𝐹𝑜𝑀𝑥 = 𝑄𝑥 ∙ 𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 = 𝑈𝑐 ∙ 𝐶𝑥 ∙ 𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-18) 

因此，可以将损耗表达式中的𝑁𝑐与𝑈𝑐合并为 MISN 单元总电压𝑈𝑐.𝑒𝑞，其物理意义为将

MISN 等效成一个单元，其单元电压为𝑈𝑐.𝑒𝑞 = 𝑁𝑐𝑈𝑐，容值为𝐶𝑐.𝑒𝑞 = 𝐶𝑐/𝑁𝑐。对𝐹𝑜𝑀进行如

下变形： 

 𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤 = 𝑈𝑐(1  𝑘𝑔𝑑) ∙ 𝐶𝑔𝑑.𝑡𝑟𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-19) 

 𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠 = 𝑈𝑐 ∙ 𝐶𝑜𝑠𝑠.𝑒𝑟𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-20) 

其中𝑘𝑔𝑑 = 𝑄𝑔𝑠2/𝑄𝑔𝑑，𝐶𝑔𝑑.𝑡𝑟为时间等效下器件漏极到栅极寄生电容，𝐶𝑜𝑠𝑠.𝑒𝑟为能量等

效下器件漏极到源极寄生电容。 

定义器件新的品质因数（New Figure of Merit, NFoM）为： 

 𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤 = 𝐶𝑔𝑑.𝑡𝑟𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-21) 

 𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠 = 𝐶𝑜𝑠𝑠.𝑒𝑟𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 (3-22) 

将(3-19)-(3-22)代入(3-17)，MISN 的最小损耗简化为： 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠.𝑚𝑖𝑛 = 4𝑈𝑐.𝑒𝑞𝐼𝐿√𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝(𝑘𝑠𝑤𝐼𝐿𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤  𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠)𝑓𝑠 (3-23) 

其中开关系数𝑘𝑠𝑤 = (1  𝑘𝑔𝑑)𝑘𝑔。 

为了获得器件的各项 NFoM，需要对不同规格器件的数据进行统计。由于器件的结电

容𝐶𝑔𝑑和𝐶𝑜𝑠𝑠会随着工作电压变化，所以需要通过积分获得等效电容：  

 𝐶𝑔𝑑.𝑡𝑟 =
1

0.75𝑉𝐵𝑅
∫ 𝐶𝑟𝑠𝑠
0.75𝑉𝐵𝑅

0
(𝑉𝑑𝑠)𝑑𝑉𝑑𝑠 (3-24) 

 𝐶𝑜𝑠𝑠.𝑒𝑟 =
1

(0.75𝑉𝐵𝑅)2
∫ 𝐶𝑜𝑠𝑠
0.75𝑉𝐵𝑅

0
(𝑉𝑑𝑠)𝑉𝑑𝑠𝑑𝑉𝑑𝑠 (3-25) 

考虑到高密度封装的需求，本文以 Infineon QFN 封装 Si MOSFET 器件为例进行数据

统计，统计过程仅考虑新工艺生产的器件。基于(3-24)，(3-25)，可以计算出不同规格器件

的𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤和𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠，如图 3.5 和图 3.6 所示。由于𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤和𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠近似与器件耐压
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成正相关，故采用最小二乘拟合得到𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤和𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠的表达式： 

 𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤(𝑉𝐵𝑅) ≈ 𝑘1𝑉𝐵𝑅  𝑏1 (3-26) 

 𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠(𝑉𝐵𝑅) ≈ 𝑘2𝑉𝐵𝑅  𝑏2 (3-27) 

  

图 3.5 不同耐压的器件𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤  图 3.6 不同耐压的器件𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠 

用相似的方法对开关系数𝑘𝑠𝑤的数值进行统计分析，结果如图 3.7 所示。计算时，器件

外部的驱动回路电阻取2Ω，驱动电压𝑉𝑑𝑟𝑖 = 10V。由于𝑘𝑠𝑤的统计数据离散度较大，缺乏明

显的相关性，因此采用其加权平均值作为代表值： 

 𝑘𝑔(𝑉𝐵𝑅) ≈ 1.4 (3-28) 

 

图 3.7 不同耐压的器件𝑘𝑠𝑤 

综上所述，MISN 的最小损耗仅由三个独立变量决定，即 MISN 等效电压𝑈𝑐.𝑒𝑞、器件

耐压𝑉𝐵𝑅以及开关频率𝑓𝑠。如图 3.8 所示为不同 MISN 等效电压𝑈𝑐.𝑒𝑞（X 轴）和开关频率𝑓𝑠

（Y 轴）对应的 MISN 最小损耗，每一个曲面对应一种器件耐压𝑉𝐵𝑅。由于𝑈𝑐.𝑒𝑞和𝑓𝑠与器件

的开关损耗𝑃𝑠𝑤、容性损耗𝑃𝑜𝑠𝑠、反向恢复损耗𝑃𝑟𝑟成正比，在器件耐压𝑉𝐵𝑅一定的情况下，

𝑈𝑐.𝑒𝑞和𝑓𝑠越大，MISN 最小损耗越大；而当𝑈𝑐.𝑒𝑞或者𝑓𝑠一定时，器件耐压𝑉𝐵𝑅越小，器件𝑁𝐹𝑜𝑀

参数越小，从而可以实现更小的 MISN 损耗，损耗曲面向下移动。如果需要评估其他生产

工艺、或者使用 GaN、SiC 等材料的器件条件下的 MISN 损耗，只需根据上述流程更新统

计数据即可。 
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图 3.8 不同参数下 MISN 的最小损耗 

当𝑉𝐵𝑅以及𝑈𝑐.𝑒𝑞确定以后，即可计算所需单元个数𝑁𝑐。假设充分利用器件的耐压，那

么在 75%器件耐压用率下，MISN 等效电压的峰值满足： 

 𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑎𝑥 ≤ 0.75𝑁𝑐𝑉𝐵𝑅 (3-29) 

结合(2-20)定义的 MISN 最大电压应力，MISN 谷值电压应满足： 

 𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑖𝑛 ≥ 𝑈𝑠𝑤

𝑚𝑎𝑥 = √2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝛼  
1

2
𝑉𝑏𝑢𝑠 (3-30) 

假设基于上述电压限制设计 MISN 等效电压，那么可以建立𝑈𝑐.𝑒𝑞与𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑎𝑥的关系为： 

 𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑎𝑥 = √2𝑈𝑐.𝑒𝑞

2 − 𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥2 (3-31) 

结合(3-29)到(3-31)，可以推导出单元数𝑁𝑐表达式为：（中括号为取整运算） 

 𝑁𝑐(𝑉𝐵𝑅 , 𝑈𝑐.𝑒𝑞) = [
√2𝑈𝑐.𝑒𝑞

2 −𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥2

0.75𝑉𝐵𝑅
] (3-32) 

3.3 主要元件的体积模型 

为实现高功率密度设计目标，还需要建模分析 MISN 参数对关键元件体积的影响。重

点研究对象为交流侧电感与 MISN（含电容及电路），而直流母线电容、工频整流桥等与模

块参数无关的元件无需纳入建模分析范畴。 

3.3.1 电感体积分析 

由于磁芯的尺寸基本决定了电感的尺寸，因此通过分析磁芯来估算电感体积是一种简

便有效的方法。磁芯的尺寸由垂直于磁通的截面积和水平于磁通的面积决定，前者对应磁

芯截面积𝐴𝑒，后者对应磁芯的窗口面积𝐴𝑤，那么𝐴𝑒𝐴𝑤即限定了磁芯的尺寸，工程中将这

种基于磁芯截面积的电感体积计算方法称为AP法[181]。因为MISN-PFC变换器工作在CCM

状态，故选用磁粉芯磁环来设计所需电感。图 3.9 给出了不同尺寸磁环的𝐴𝑒𝐴𝑤与磁环体积

 𝑩 =     

    

   

    

 
  
  
. 
  
 
%

  .  ( )

    𝐖
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的数值关系，通过最小二乘拟合，磁芯体积可以表示为： 

 𝑉𝑜𝑙𝐿 ≈ 𝑘𝐿(𝐴𝑒𝐴𝑤)
3/4 (3-33) 

公式中的系数𝑘𝐿仅和磁芯形状有关。 

结合磁链与电感量的关系表达式，即： 

 𝑛𝐵𝑚𝐴𝑒 = 𝐿𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘 (3-34) 

其中，𝑛为电感的匝数，𝐵𝑚为最大磁通密度、𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘为电感电流最大值。 

可计算出磁芯截面积为： 

 𝐴𝑒 =
𝐿𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘

𝑛𝐵𝑚
 (3-35) 

基于导线电流密度𝐽、窗口利用率𝑘𝑤、电感电流有效值𝐼𝑅𝑀𝑆，可计算出磁芯窗口面积

𝐴𝑤为： 

 𝐴𝑤 =
𝑛𝐼𝑅𝑀𝑆

𝑘𝑤𝐽
 (3-36) 

联立(3-35)、(3-36)可得： 

 𝐴𝑒𝐴𝑤 =
𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘𝐼𝑅𝑀𝑆𝐿

𝑘𝑤𝐽𝐵𝑚
 (3-37) 

将其代入(3-33)可以得： 

 𝑉𝑜𝑙𝐿 ≈ 𝑘𝐿 (
𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘𝐼𝑅𝑀𝑆

𝑘𝑤𝐽𝐵𝑚
𝐿)

3/4

 (3-38) 

 
图 3.9 磁芯体积与𝐴𝑒𝐴𝑤的关系 

上一章中分析了 MISN-PFC 变换器电感伏秒，并推导了电感量的表达式，如(2-10)所

示，结合(3-31)和(3-32)可以推导出电感量与 MISN 三个独立变量的关系为： 

 𝐿(𝑉𝐵𝑅 , 𝑈𝑐.𝑒𝑞 , 𝑓𝑠) =
√2𝑈𝑐.𝑒𝑞

2 −𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥2

8𝛥𝑖𝑝𝑝𝑁𝑐(𝑉𝐵𝑅,𝑈𝑐.𝑒𝑞)𝑓𝑠
 (3-39) 

联立(3-38)和(3-39)可计算出电感体积模型的表达式： 

0
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 𝑉𝑜𝑙𝐿(𝑉𝐵𝑅 , 𝑈𝑐.𝑒𝑞 , 𝑓𝑠) ≈ 𝑘𝐿 (
𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘𝐼𝑅𝑀𝑆

𝑘𝑤𝐽𝐵𝑚
∙

√2𝑈𝑐.𝑒𝑞
2 −𝑈𝑠𝑤

𝑚𝑎𝑥2

8𝛥𝑖𝑝𝑝𝑁𝑐(𝑉𝐵𝑅,𝑈𝑐.𝑒𝑞)𝑓𝑠
)

3/4

 (3-40) 

3.3.2 MISN 体积分析 

由于 MISN 单元的电容数值一般大于100𝜇𝐹，所以适合使用电解电容，其体积可借助

电容的能量密度𝐸𝐷计算得到： 

 𝑉𝑜𝑙𝐶 =
1

2
𝐶𝑐.𝑒𝑞𝑈𝑐.𝑒𝑞

𝑚𝑎𝑥2

𝐸𝐷(𝑉𝐵𝑅.𝑐)
 (3-41) 

以 NCC 电解电容的参数为例进行数据统计，以获取不同规格电容的能量密度，计算

公式为：（电容电压利用率取 90%） 

 𝐸𝐷 =
1

2
𝐶𝑟𝑒𝑓(0.9𝑉𝐵𝑅.𝑐)

2

𝑉𝑜𝑙𝑐.𝑟𝑒𝑓
 (3-42) 

其中𝑉𝐵𝑅.𝑐为电容耐压，𝐶𝑟𝑒𝑓和𝑉𝑜𝑙𝑐.𝑟𝑒𝑓为不同规格电容产品的容值以及体积。统计结果

如图 3.10，电容能量密度近似于电容耐压呈线性拟合关系： 

 𝐸𝐷(𝑉𝐵𝑅.𝑐) ≈ 𝑘4𝑉𝐵𝑅.𝑐  𝑏4 (3-43) 

 
图 3.10 电解电容耐压与电容能量密度的统计关系 

表 3-1 器件耐压与电容耐压匹配关系 

器件耐压 𝑩 （利用率 75%） 电容耐压 𝑩 . （利用率 90%） 

80V 63V 

100V 80V 

120V 100V 

150V 120V 

200V 160V 

300V 250V 

 

为了统一变量，建立器件耐压与电容耐压的换算关系为： 
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 𝑉𝐵𝑅.𝑐 = 𝑘𝑐𝑉𝐵𝑅 (3-44) 

其中换算系数𝑘𝑐 = 0.75/0.9，表 3-1 给出了两者的对应关系。 

将(3-31)代入到(2-22)中可以得到电容值随 MISN 独立变量的关系为： 

 𝐶𝑐.𝑒𝑞(𝑈𝑐.𝑒𝑞) =
𝑃(2𝛼𝐴−𝑠𝑖𝑛2𝛼𝐴−

𝜋(𝑐𝑜𝑠𝛼𝐴−1)

2𝑐𝑜𝑠𝛼𝐴−1
)

𝜔(√2𝑈𝑐.𝑒𝑞
2 −𝑈𝑠𝑤

𝑚𝑎𝑥2−𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥)𝑈𝑐.𝑒𝑞

 (3-45) 

联立(3-41)至(3-45)即可计算出电容的体积： 

 𝑉𝑜𝑙𝐶(𝑉𝐵𝑅 , 𝑈𝑐.𝑒𝑞) =
𝑃(2𝛼𝐴−𝑠𝑖𝑛2𝛼𝐴−

𝜋(𝑐𝑜𝑠𝛼𝐴−1)

2𝑐𝑜𝑠𝛼𝐴−1
)

2𝜔𝐸𝐷(𝑉𝐵𝑅)
∙

2𝑈𝑐.𝑒𝑞
2 −𝑈𝑠𝑤

𝑚𝑎𝑥2

(√2𝑈𝑐.𝑒𝑞
2 −𝑈𝑠𝑤

𝑚𝑎𝑥2−𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥)𝑈𝑐.𝑒𝑞

  (3-46) 

由于高频下电解电容表现出较大的阻抗，其吸收高频电流会产生额外的损耗。因此，

在使用过程中，需并联约10𝜇𝐹的瓷片电容，以吸收高频电流分量。对于低频电流部分，则

主要通过电解电容进行吸收，为避免超过其电流纹波耐量，电容设计完成后还需验证其是

否满足电容的纹波耐量。根据经验，当电容电压峰峰值保持在额定值 50%以内时，通常满

足电容标称的电流纹波耐量。 

除了电容以外，MISN 单元的 PCB 也占用一定体积，如图 3.11 所示，其包括四颗开

关器件、两颗半桥驱动芯片、一颗隔离供电芯片以及 PCB 板。鉴于不同耐压下单元体积

变化不明显，MISN 各单元的体积可近似为常数值，即： 

 𝑉𝑜𝑙𝑐𝑒𝑙𝑙(𝑁𝑐) = 𝑉𝑜𝑙0 ∙ 𝑁𝑐 (3-47) 

其中，𝑉𝑜𝑙0为一个单元的体积，此处取2.5𝑐𝑚3。 

 
图 3.11 MISN 单元原理图及实物图 

3.4 多变量层级化协同优化设计方法 

通过前述数学分析，建立了 MISN 器件的最小总耗模型，以及电感和 MISN 的体积模

型，其中主要涉及三个独立变量：器件耐压𝑉𝐵𝑅、MISN 等效电压𝑈𝑐.𝑒𝑞、开关频率𝑓𝑠。为了

实现效率以及功率密度指标最优的三相 MISN-PFC 变换器，本节基于所建立的模型提出了

分阶段优化的协同设计方法，设计流程图如图 3.12 所示。考虑到同时对多个目标优化会导
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致设计过程复杂，且各变量对优化目标的影响机理不够直观，所以本节将优化过程分解为

不同的优先级阶段。具体而言，MISN 的损耗被设定为第一优先级，而主要元件的体积则

被设定为第二优先级。在设计中，首先基于给定的器件耐压𝑉𝐵𝑅和预期 MISN 最小损耗，

计算出𝑈𝑐.𝑒𝑞和𝑓𝑠之间的制约关系，从而将参数优化设计降阶为两变量设计问题。然后，在

此基础上进一步评估不同参数组合对电路主要元件体积影响，并以最小体积为目标，确定

最终的变量设计方案。三相 MISN-PFC 变换器的目标规格如表 3-2 所示，后续的设计工作

将以此表中的数据为基准展开。 

 
图 3.12 协同优化设计流程图 

表 3-2 第二代三相 MISN-PFC 变换器设计目标 

名称 参数 

三相功率 10kW 

输入相电压范围 220Vac ± 10% 

直流母线电压 550Vdc 

最大电感电流 15A 

电感电流纹波 ≤ 6A 

预期满载效率 ≥ 99% 

预期功率密度 ≥ 20kW/L 

 

 

 

开始设计

输入电气规格
           

计算MISN模块最小损耗

     .    

获得开关频率与MISN模块电

压取值边界

         

 𝑩     𝒇   𝒅 .     
    

𝒇 ( 𝑩 ,  .  ) 

预期损耗

计算电路元件体积
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根据第一代样机在满载条件下的损耗分解（图 2.31），MISN 的器件损耗是限制满载效

率提升的关键因素。若要实现样机满载效率 99%的目标，MISN 的器件损耗需要限制在 0.5%

以内，即: 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠
∗ = 0.5%𝑃 (3-48) 

基于(3-48)可对图 3.8 所示的最小损耗曲面进行分割，得到满足要求的变量选择范围，

其物理意义为：在给定预期损耗限制下，开关频率与 MISN 等效电压的关系，联立(3-23)

与(3-48)可求解出该分界线的表达式为： 

 𝑓𝑠(𝑉𝐵𝑅 , 𝑈𝑐.𝑒𝑞) =
1

𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝(𝑘𝑠𝑤𝑁𝐹𝑜𝑀𝑠𝑤+𝑁𝐹𝑜𝑀𝑜𝑠𝑠)
(

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠
∗

4𝐼𝐿𝑈𝑐.𝑒𝑞
)
2

 (3-49) 

如图 3.13 所示为 0.5%损耗限制下，MISN 电压与开关频率的取值关系。对于给定的

器件耐压𝑉𝐵𝑅，𝑈𝑐.𝑒𝑞越大，开关损耗增加，导致可选最大开关频率降低；而当𝑈𝑐.𝑒𝑞给定时，

选择的器件耐压越小，那么器件 NFoM 更小，开关损耗降低，所以相同损耗限制下可以使

用更高的开关频率。此外，当𝑈𝑐.𝑒𝑞远大于 MISN 最大电压应力𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥时，各单元电容的电压

纹波过大，设计结果没有实际应用价值，所以将电压纹波限制在 50%以内为，𝑈𝑐.𝑒𝑞的研究

区间为 400V 至 550V。 

 
图 3.13 给定损耗预期下开关频率与 MISN 等效电压的关系 

在获取满足损耗预期的 MISN 等效电压与开关频率的组合后，进一步计算变换器主要

元件的体积，相关计算依据为(3-40)、(3-46)、(3-47)。在计算过程中，涉及的常数量取值分

别为：𝑘𝐿 = 9.25、𝐼𝑝𝑒𝑎𝑘 = 21.2A、𝐼𝑅𝑀𝑆 = 15A、𝑘𝑤 = 0.45、𝐽 = 8A/cm2、𝐵𝑚 = 0.3T、Δ𝐼𝑝𝑝 =

6A。体积的计算结果如图 3.14 所示，由于 MISN 的单元数为自然数，所以根据(3-32)可以

标注出可选组合（五角星），其中各方案所需要的器件𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛基于(3-16)计算得到。表 3-3 详

细汇总了可选方案对器件参数的具体要求，以及相应的元件总体积。由于现有高耐压商用

器件𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛普遍偏大，为满足设计要求，需通过器件并联的方式实现，导致单元数较少的
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方案所需器件总数反而更多。综合考虑器件数量以及元件体积，方案 4，方案 6，方案 8 符

合要求。本章以方案 6 为例进行样机设计，即器件耐压𝑉𝐵𝑅 = 100V，MISN 等效电压𝑈𝑐.𝑒𝑞 =

465V，开关频率𝑓𝑠 = 20kHz，单元数𝑁𝑐 = 7。 

 
图 3.14 不同器件耐压对应的主要元件总体积曲线 

表 3-3 各计方案参数对比 

编号  𝑩    .       𝒅 .   器件并联 器件总数 总体积  

1 200V 425V 3 4.8mΩ 3 36 77cm3 × 

2 200V 510V 4 3.6mΩ 4 64 55cm3 × 

3 150V 425V 4 3.6mΩ 2 32 79cm3 × 

4 150V 490V 5 2.8mΩ 2 32 52cm3 √ 

5 100V 425V 6 2.4mΩ 1 24 93cm3 × 

6 100V 465V 7 2.2mΩ 1 28 58cm3 √ 

7 100V 510V 8 1.8mΩ 1 32 55cm3 √ 

8 80V 440V 8 1.8mΩ 1 32 83cm3 × 

9 80V 475V 9 1.6mΩ 1 36 67cm3 × 

10 80V 510V 10 1.4mΩ 1 40 62cm3 × 

 

3.5 实验验证 

本章基于多变量层级化协同优化方法，设计了第二代三相 MISN-PFC 变换器，样机的

主要参数如表 3-4 所示，为便于进行指标对比，本代样机的 MISN 部分仍采用与第一代样

机相同的 Si MOSFET 器件。图 3.15 为新一代样机的实物图片，包括输入滤波器、电感、

MISN、工频整流桥、直流母线电容以及控制板。该样机的整体尺寸为 18cm×8.5cm×2.5cm，

功率密度达到 26kW/L（即 430W/in³）。控制板的功能设计如图 3.16 所示，其控制任务由

数字信号处理器（DSP）与现场可编程门阵列（FPGA）协同完成。其中，DSP 负责采集电

压和电流信号、执行模数转换（ADC）、实现闭环控制运算以及保护功能；而 FPGA 通过

400 450 500 550
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SPI 接口接收 DSP 的计算结果，并将其转化为脉宽调制（PWM）驱动信号，进而传输至

驱动芯片，以确保变换器的高效运行。 

表 3-4 第二代 MISN-PFC 变换器样机元器件参数 

名称 参数 

MISN 电路参数 开关频率：20kHz；单元数：7；单元电压：66V； 

MISN 单元器件 ISC022N10NM6 (Si MOSFET 100V 2.2mΩ) 

MISN 单元电容 KZN800ELL102MM25S (80V 1mF) 

工频整流桥器件 IMBG120R030 (SiC MOSFET 1200V 30mΩ) 

每相电感 XAL1010-472ME*2 (4.7μH) 

直流母线电容 200μF (350V 100μF 2series 4parallel) 

 

 图 3.15 第二代三相 MISN-PFC 变换器样机图 

 图 3.16 控制板功能设计图 

在稳态运行条件下，三相电感电流的波形如图 3.17 所示。依托上一章提出的控制策

略，MISN 能够精确控制电感的伏秒平衡，从而实现高效的功率因数校正。在工频整流桥

开关动作的瞬间，暂态补偿控制机制会驱动 MISN 的端口电压同步进行等幅的反向切换，

以避免电感伏秒的突变，确保电感电流的平滑过渡，如图 3.18 所示。从展开图可以看到，

当开关频率设定为 20kHz 时，MISN 端口电压的等效频率达到了 280kHz，实现了 14 倍的

频率提升。 
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图 3.17 三相电感电流波形 

 
图 3.18 满载时电路关键波形及其展开图 

为了测试环路的稳定性，对样机进行负载跳变测试。图 3.19（a）展示了负载从 25%

突增至 75%时的暂态响应过程，测试对象包括 A 相 MISN 单元电压𝑢𝑐1、直流母线电压

𝑉𝑏𝑢𝑠、负载电流𝐼𝑙𝑜𝑎𝑑以及 A 相输入电流𝑖𝑖𝑛.𝐴。暂态响应过程持续约 5 个工频周期（100ms），

MISN 单元电压的电压超调为 8%。图 3.19（b）所示为负载突然从 75%突降至 25%时的暂

态响应，暂态调节过程增加到 150ms，MISN 单元电压的超调同样为 8%。 

  .𝑨    .𝑩 

 𝑨 

  .𝑪 
(  𝑨/𝒅  ) (  𝑨/𝒅  ) 

(    /𝒅  ) 

(  𝑨/𝒅  ) 

   /𝒅   

 𝑨  

 𝑨𝑶 

   .𝑨 

  .𝑨 

   /𝒅   

(    /𝒅  ) 

(    /𝒅  ) 

(    /𝒅  ) 

(  𝑨/𝒅  ) 

 𝑨  

 𝑨𝑶 

   .𝑨 

  .𝑨 

(    /𝒅  ) 

(    /𝒅  ) 

(    /𝒅  ) 

(  𝑨/𝒅  ) 

Transient 

Compensation

    /𝒅   



浙江大学博士学位论文 第 3 章 基于器件 NFoM 的三相 MISN-PFC 变换器参数优化方法研究 

59 

 
（a）25%到 75% 

 
（b）75%到 25% 

图 3.19 负载动态测试 

 

图 3.20 第二代样机效率测试结果 

  

图 3.21 满载下损耗分解图 
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为了验证设计方案能否达到预期效率指标，对样机进行了效率测试，测试结果如图

3.20 所示，效率测试时不包括控制板以及驱动电路的损耗。实验结果表明，样机在半载条

件下达到峰值效率约 99.2%，满载效率为 99%，满足效率目标。图 3.21 展示了满载条件下

的损耗分解，其中 MISN 器件损耗占比约为 0.53%，略高于预期的 0.5%限制，误差约为

6%。由于导通损耗的计算误差小，通常只需要结合实际运行温度对温度系数进行校正即可

作为导通损耗预测值。开关损耗、容性损耗及反向恢复损耗与频率成正比，所以可以通过

变频测试的方法获得该部分对应的损耗大小（由于电感损耗占比小，所以该部分损耗随开

关频率的变化忽略）。分析显示，导通损耗与开关相关损耗的比例接近 1:1，表明损耗分配

已达到最小损耗模型预计的最优状态。 

图 3.22 对比了第一代与第二代样机主要元件的体积差异，两代样机的滤波器、电感和

MISN 体积相近。但在整流桥部分，相较于第一代样机的 TO247 封装高压管，第二代使用

了 TO263 封装高压管使工频整流桥布局更加紧凑，体积减小一半。此外，通过合理布局，

第二代样机空间利用率由原本 70%提升至 85%，闲置空间减少。同时，第二代样机“滤波

器+电感”和“MISN”的体积相差较大，其中存在进一步优化的可能。为了减小 MISN 的

体积，需要使用更高耐压的器件以减小单元数，但是由于更高压的 Si MOSFET 器件导通

电阻偏大，需要并管才能实现理论最小损耗，这会导致 MISN 的器件数量和电路面积增加。

因此，基于现有 Si MOSFET 器件，难以进一步平衡电感和 MISN 电容的体积。 

 

图 3.22 主要元件体积对比图 

3.6 本章小结 

本章针对三相 MISN-PFC 变换器参数优化问题展开了深入研究，旨在充分挖掘三相

MISN-PFC 变换器在效率和功率密度方面的潜力，从而突破传统经验化设计所带来的性能

瓶颈。首先，基于 NFoM 参数统计规律与不等式优化理论，结合器件导通损耗、开关损耗、

容性损耗，建立了 MISN 器件统一最小损耗数学模型。然后，结合磁芯截面积和电容能量

密度，对电感和 MISN 电容的体积与电路主要变量之间的关系进行了深入分析。在此基础
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上，提出损耗-体积分阶段协同优化方法，将复杂多变量问题分解为以器件耐压为核心、

MISN 电压与开关频率为调控参数的层级化设计，解决多变量耦合下效率与功率密度的协

同优化难题。实验结果表明，优化后的第二代样机满载效率达到 99%，相较于第一代样机

提高了约 0.5%。同时，样机的损耗设计误差在 6%以内，验证了所提出优化设计方法的准

确性与工程设计的完备性。此外，通过合理优化空间布局，第二代样机的功率密度达到

26kW/L。该研究为多目标优化提供了普适性方法论，并为宽禁带器件的应用拓展奠定了模

型基础。 
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第4章 基于拓扑优化的宽直流母线电压三相 MISN-PFC 变换器研究 

4.1 引言 

为提升 OBC 整体效率，常通过拓宽前级 PFC 变换器的直流母线电压范围来减轻后级

DC-DC 变换器的调压负担，提高其转换效率[182]。以 800V 电池应用场景为例，当直流母

线电压覆盖 600V 到 900V 时，在整个充电过程中，后级 DC-DC 变换器的电压增益近乎恒

定，能够工作在最佳效率点。然而，直流母线电压的升高会增加 MISN 的电压应力以及缓

冲能量，导致前级 PFC 变换器的效率和功率密度严重下降。针对这一问题，本章首先分析

了直流母线电压变化对 MISN 损耗以及电路元件体积的影响，并揭示了工频整流桥的电平

数对 MISN-PFC 变换器性能优化的关键作用。在此基础上，评估了多电平工频整流桥结构

复杂度及其优化效果，确定 MISN-PFC 拓扑优化方案，并通过实验测试验证所提优化方案

的可行性。 

4.2 直流母线电压对 MISN 的影响 

根据前述原理分析，为保证 MISN 功率平衡，斩波角需要跟随直流母线电压以及输入

电压调整，直流母线电压𝑉𝑏𝑢𝑠越高，所需斩波角𝛼越大，以 550V~900V 直流母线电压为例，

斩波角𝛼的最大值为42 。 

  
（a）550V （b）900V 

图 4.1 不同直流母线电压时 MISN 电压应力和缓冲能量对比 

直流母线电压与斩波角的变化会直接影响 MISN 的电压应力和缓冲能量，如图 4.1 所

示，分别给出了 550V 和 900V 直流母线电压下 MISN-PFC 变换器各端口电压、MISN 的
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输入瞬时功率以及电容电压波形。从 MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤的波形可以看出，随着母线电压

升高，MISN 的电压应力𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥从 400V 增加到 640V，增幅 60%。与此同时，MISN 的输入

瞬时功率表明，红色阴影部分对应的缓冲能量𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁也随之增大。 

图 4.2 展示了不同直流母线电压下 MISN 电压应力的变化曲线。由于在设计时以𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥

作为 MISN 等效电压谷值𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑖𝑛，所以直流母线电压越大，𝑈𝑐.𝑒𝑞

𝑚𝑖𝑛会随之增加。假设电压纹波

比例不变（27%），那么 MISN 等效电压𝑈𝑐.𝑒𝑞也呈现上升趋势，并导致 MISN 损耗变大。从

设计的角度看，MISN 电压升高一方面会导致所需单元数增多，另一方面，为维持相同的

损耗预期，不得不降低开关频率，进而导致电感值及其体积增大。 

 
图 4.2 不同直流母线电压对应的 MISN 电压应力曲线 

此外，结合(2-18)和(2-21)，可以计算出不同直流母线电压下 MISN 缓冲能量𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁的

变化曲线，如图 4.3 所示。随着直流母线电压从 550V 升至 900V，𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁近似线性增加了 3

倍。那么根据(3-46)，MISN 电容体积与𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁成正比，所以直流母线电压的上升也会导致

其电容体积的增大。 

 
图 4.3 不同直流母线电压下 MISN 缓冲能量曲线 

为了量化评估直流母线电压对 MISN 的影响，本节以相同 MISN 损耗下所需 MISN 电

容体积作为评价指标。根据第三章提出的优化设计方法，分别对𝑉𝑏𝑢𝑠 = 550V，𝑉𝑏𝑢𝑠 = 700V，

𝑉𝑏𝑢𝑠 = 800V，𝑉𝑏𝑢𝑠 = 900V下的电路参数进行重新计算，以获得 MISN 满载损耗为 0.5%时
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的最优的电容体积。借助计算机辅助设计可准确、高效地获取不同直流母线电压下的设计

结果，具体参数如表 4-1 所示。 

表 4-1 不同直流母线电压下电路参数设计结果（0.5%损耗限制） 

     550V 700V 800V 900V 

𝛼𝑚𝑎𝑥 25.8  35.5  39.2  42  

𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑖𝑛 397V 513V 577V 637V 

𝑈𝑐.𝑒𝑞 465V 690V 850V 960V 

𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑎𝑥 524V 830V 1055V 1200V 

𝑉𝐵𝑅 100V 100V 100V 100V 

𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 2.1mΩ 1.3mΩ 1mΩ 0.9mΩ 

𝑁𝑐 7 11 14 16 

𝑓𝑠 20kHz 10kHz 6kHz 5kHz 

𝑓𝑠.𝑒𝑞 280kHz 220kHz 168kHz 160kHz 

𝐿 10μH 15μH 17μH 20μH 

𝑉𝑜𝑙𝑐 37cm3 60cm3 72cm3 89cm3 

𝑉𝑜𝑙𝐿 7cm3 10cm3 11cm3 12cm3 

𝑉𝑜𝑙𝑐𝑒𝑙𝑙 17cm3 27cm3 35cm3 40cm3 

𝑉𝑜𝑙𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 62cm3 97cm3 118cm3 140cm3 

 

 
图 4.4 不同直流母线电压下电路主要元件体积曲线 

为清晰对比各方案差异，图 4.4 对比了电路主要元件的体积。当直流母线电压从 550V

增加到 900V，MISN 电容体积将增大一倍。此外，由于 MISN 电压需要随着直流母线电压

上升，导致单元数增加了一倍以上，使 MISN 单元电路的体积明显增大。同时，为了将

MISN 损耗限制在 0.5%，开关频率降低到原来的 1/2，电感部分体积随之增加。整体上，

MISN-PFC变换器主要元件体积增加了约 130%，同时单元数的增多使电路器件数量翻倍，

其工程实现面临成本和可靠性的严峻挑战。因此，原有三相 MISN 拓扑方案不适合宽直流
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母线电压范围的应用场景。 

根据(2-3)，MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤近似等于输入电压与工频整流桥中点电压的差值，所以

最大电压应力𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥即为两者的最大偏差。若能使工频整流桥中点电压逼近正弦输入电压，

则可减小𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥，从而降低所需的 MISN 等效电压𝑈𝑐.𝑒𝑞。另一方面，根据(2-11)，MISN 吸

收的瞬时功率由其端口电压𝑢𝑠𝑤决定，同理，若能使工频整流桥中点电压逼近正弦输入电

压，那么也可以减小瞬时功率及其缓冲能量𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁。因此，通过将工频整流桥中点电压调整

为近似正弦波电压可有效减小𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥和𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁，从而解决宽直流母线电压下 MISN 电容体积

过大的问题。由于传统工频整流桥的中点电压为开关类型的方波形状，所以可通过多电平

技术将桥臂中点电压“多电平化”，使其更接近正弦波形。 

4.3 基于工频整流桥多电平化的 MISN 优化方法 

4.3.1 三电平工频整流桥的优化效果分析 

遵循由简至繁的原则，本节首先分析三电平工频整流桥对 MISN 的优化效果，然后进

一步讨论更多电平数的情况。图 4.5 所示为基于三电平工频整流桥的三相 MISN-PFC 变换

器等效电路图，其中工频整流桥等效为三电平的方波电压。该电路 A 相的关键电压、电流

波形如图 4.6，该拓扑仍然可采用基于斩波角的控制方式驱动。 

由于斩波角相位区间内工频整流桥中点电压𝑢𝐴𝑂.3𝐿变为 0，所以为避免电感伏秒突变，

MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤.𝐴.3𝐿需要随之进行调整，即： 

 〈𝑢𝑠𝑤.𝐴.3𝐿〉𝑇𝑠 ≈ 𝑢𝐴 − 𝑢𝐴𝑂.3𝐿  (4-1) 

根据傅里叶分解，三电平工频整流桥的中点电压可表示为：  

 𝑢𝐴𝑂.3𝐿 = ∑
2𝑉𝑏𝑢𝑠

𝑛𝜋
𝑐𝑜𝑠𝛼3𝐿𝑠𝑖𝑛 (𝑛𝜔𝑡)𝑛=1,3,5…   (4-2) 

稳态下需要实现 MISN 功率平衡，所以𝑢𝐴𝑂.3𝐿工频分量同样满足𝑢𝐴𝑂.3𝐿
1𝑠𝑡 = 𝑢𝐴，进而可

以推导出不同电压规格下所需斩波角𝛼3𝐿为： 

 𝛼3𝐿 = 𝑎𝑟𝑐𝑐𝑜𝑠 (
√2𝜋𝑈𝑖

2𝑉𝑏𝑢𝑠
)  (4-3) 

 

图 4.5 基于三电平工频整流桥的 MISN-PFC 变换器等效电路 
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图 4.6 基于三电平工频整流桥的 MISN-PFC 变换器关键波形 

  
（a）两电平工频整流桥 （b）三电平工频整流桥 

图 4.7 不同工频整流桥结构下𝑈𝑠𝑤
𝑚𝑎𝑥和𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁对比（900V 直流母线） 

基于(4-3)，当直流母线电压在 550V 到 900V 之间变化时，该方案斩波角的调节范围

为12 ~61 。图 4.7 展示了 900V 直流母线电压下两种整流桥结构对 MISN 端口电压以及

输入瞬时功率的影响。在使用三电平工频整流桥后，𝑢𝐴𝑂.3𝐿在斩波角范围内为 0 电压，使

MISN 的最大电压应力与直流母线电压解耦，即： 

 𝑈𝑠𝑤.3𝐿
𝑚𝑎𝑥 = √2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝛼3𝐿  (4-4) 

所以，当直流母线电压增加时，𝑈𝑠𝑤.3𝐿
𝑚𝑎𝑥 仅受到斩波角影响，增幅有效减小。如图 4.8 所

示为不同直流母线电压下，两电平与三电平工频整流桥对应的 MISN 最大电压应力的对比。

900V 直流母线电压下，采用三电平工频整流桥使 MISN 最大电压应力减小到 250V，下降

了 60%。 

此外，通过计算图 4.7（b）中 MISN 输入瞬时功率阴影部分的能量，可得到基于三电

平工频整流桥的 MISN 缓冲能量表达式为： 

 𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁.3𝐿 =
𝑃

𝜔
∙ (2𝛼 − 𝑠𝑖𝑛(2𝛼))  (4-5) 
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图 4.9 中对比了两种工频整流桥结构下 MISN 缓冲能量的大小，由于三电平工频整流

桥减小了 MISN 端口电压，所以其同时也实现了更小的𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁。 

 

图 4.8 两电平与三电平工频整流桥 MISN 电压谷值对比 

 

图 4.9 两电平与三电平工频整流桥 MISN 缓冲能量对比 

为了量化评估不同直流母线电压对三电平工频整流桥 MISN-PFC 变换器的影响，同样

在 0.5%的 MISN 损耗限制条件下对电路参数进行设计，设计结果如表 4-2 所示。图 4.10

展示了两种工频整流桥结构下 MISN-PFC 变换器主要元件体积的大小，在 900V 直流母线

电压工况下，三电平工频整流桥可将主要元件总体积缩小 50%，且单元数也减少一半左右，

与第二代样机相近（直流母线电压 550V）。 

 

图 4.10 两种工频整流桥结构 MISN-PFC 变换器主要元件体积对比 
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表 4-2 基于三电平工频整流桥的 MISN 电路参数设计结果 

     550V 700V 800V 900V 

𝛼𝑚𝑎𝑥 36.9  51.1  56.6  60.7  

𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑖𝑛 168V 218V 234V 244V 

𝑈𝑐.𝑒𝑞 245V 355V 410V 410V 

𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑎𝑥 303V 452V 530V 526V 

𝑉𝐵𝑅 100V 100V 100V 100V 

𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 3.6mΩ 2.4mΩ 2mΩ 2mΩ 

𝑁𝑐 4 6 7 7 

𝑓𝑠 75kHz 35kHz 27kHz 27kHz 

𝑓𝑠.𝑒𝑞 600kHz 420kHz 378kHz 378kHz 

𝐿 5μH 7μH 8μH 8μH 

𝑉𝑜𝑙𝑐 14cm3 31cm3 38.5cm3 47.5cm3 

𝑉𝑜𝑙𝐿 4cm3 5cm3 6cm3 6cm3 

𝑉𝑜𝑙𝑐𝑒𝑙𝑙 10cm3 15cm3 17.5cm3 17.5cm3 

𝑉𝑜𝑙𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 28cm3 51cm3 62cm3 71cm3 

4.3.2 N 电平工频整流桥的优化效果分析 

进一步分析更多电平数的工频整流桥对 MISN 参数的影响。当电平数继续增加后，整

流桥中点电压变为阶梯波形，如图 4.11 所示，分别展示了五电平、七电平工频整流桥中点

电压波形。当电平数大于 3 后，电平切换的相位角均为控制量，所以无法使用前述斩波角

控制方法实现多电平工频整流桥驱动。考虑到本节的目标是评估工频整流桥的电平数对

MISN 的影响，所以其控制方法并非本研究重点，所以此处采用最近电平调制（Nearest Level 

Modulation，NLM）的方法[183]解决整流桥控制问题。 

NLM 调制主要由正弦参考电压信号、阈值比较两部分构成，通过比较预设正弦参考

电压信号与各阈值的大小，使整流桥中点电压产生相应的电平，对于 N 电平的工频整流

桥，其电平主要包括： 

 𝐿𝑒𝑣𝑒𝑙 ∈ [−𝑉, −
𝑁−3

𝑁−1
𝑉,−

𝑁−5

𝑁−1
𝑉,… ,0, … ,

𝑁−5

𝑁−1
𝑉,

𝑁−3

𝑁−1
𝑉, 𝑉]   (4-6) 

其中𝑉 = 𝑉𝑏𝑢𝑠/2。与之相对应的预设电平阈值为： 

 𝑇ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑 ∈ [−
𝑁

𝑁−1
, −

𝑁−2

𝑁−1
, … , −

1

𝑁−1
,

1

𝑁−1
, … ,

𝑁−2

𝑁−1
,

𝑁

𝑁−1
]  (4-7) 

定义用于电平阈值比较的参考电压信号为： 

 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝜃) = 𝑀𝑠𝑖𝑛(𝜃)   (4-8) 

其中 M 为调制度，表征参考信号的幅值。 
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（a）五电平 

 
（b）七电平 

图 4.11 不同电平数的工频整流桥中点电压波形 

以五电平为例说明 NLM 的具体控制原理，此时整流桥的电平电压包括： 

 𝐿𝑒𝑣𝑒𝑙5 ∈ [−𝑉,−
1

2
𝑉, 0,

1

2
𝑉, 𝑉]   (4-9) 

对应的预设阈值电压为： 

 𝑇ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑5 ∈ [−
5

4
, −

3

4
, −

1

4
,
1

4
,
3

4
,
5

4
]   (4-10) 

正弦参考信号与阈值电压比较逻辑如下： 

⚫ 当
3

4
≤ 𝑣𝑟𝑒𝑓 <

5

4
时，整流桥中点电压为：𝑢𝐴𝑂.5𝐿 = 𝑉； 

⚫ 当
1

4
≤ 𝑣𝑟𝑒𝑓 <

3

4
时，整流桥中点电压为：𝑢𝐴𝑂.5𝐿 =

1

2
𝑉； 

⚫ 当−
1

4
≤ 𝑣𝑟𝑒𝑓 <

1

4
时，整流桥中点电压为：𝑢𝐴𝑂.5𝐿 = 0； 

⚫ 当−
3

4
≤ 𝑣𝑟𝑒𝑓 < −

1

4
时，整流桥中点电压为：𝑢𝐴𝑂.5𝐿 = −

1

2
𝑉； 

⚫ 当−
5

4
≤ 𝑣𝑟𝑒𝑓 < −

3

4
时，整流桥中点电压为：𝑢𝐴𝑂.5𝐿 = −𝑉； 

为了分析 MISN 的功率平衡，需要计算𝑢𝐴𝑂.5𝐿的基波电压。定义电平切换点相位角为

𝜃1，𝜃2（满足0 < 𝜃1 < 𝜃2 <
𝜋

2
），由于其波形为奇对称且半波对称，所以在计算其傅里叶分

解时只需要考虑奇次谐波正弦项： 

 𝑢𝐴𝑂.5𝐿(𝜔𝑡) = ∑
𝑉𝑏𝑢𝑠

𝑛𝜋
[𝑐𝑜𝑠(𝑛𝜃1)  𝑐𝑜𝑠(𝑛𝜃2)]𝑠𝑖𝑛 (𝑛𝜔𝑡)𝑛=1,3,5…    (4-11) 

根据 NLM 阈值比较的原理可知，在电平切换点处满足： 

 
𝑀𝑠𝑖𝑛𝜃1 =

1

4

𝑀𝑠𝑖𝑛𝜃2 =
3

4

   (4-12) 

 𝑨𝑶.  

 

 / 

 

− / 

− 

𝜽 𝜽  /    

 𝑨𝑶.  

 

 / 

 

𝜽 𝜽  /    𝜽 
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−  / 
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结合(4-11)和(4-12)可以推导出五电平整流桥中点电压的基波分量表达式为： 

 𝑢𝐴𝑂.5𝐿
1𝑠𝑡 (𝜔𝑡) =

4

𝜋
∙
𝑉𝑏𝑢𝑠

4
[
√16𝑀2−1

4𝑀
 

√16𝑀2−9

4𝑀
] 𝑠𝑖𝑛 (𝜔𝑡)   (4-13) 

由(4-13)可知，M 与基波电压分量为正相关的单调关系，因此 M 可以代替斩波角𝛼作

为 MISN 电压环的控制。稳态时，𝑢𝐴𝑂.5𝐿
1𝑠𝑡 = 𝑢𝐴，将其代入(4-13)可得调制度 M 的表达式为： 

 𝑀 = √10𝑘2+2√9𝑘2+1024

64𝑘−𝑘3
, 𝑘 =

4√2𝜋𝑈𝑖

𝑉𝑏𝑢𝑠
  (4-14) 

图 4.12 所示为稳态下基于五电平工频整流桥的 MISN-PFC 变换器工作波形，在第一

个电平切换的相位处，输入电压从电平中点处（𝑉/4）穿过，而在第二个电平切换处，入

电压穿越位置为（3𝑉/4），若输入电压较低，则最高电平可能不会出现。此时，MISN 的电

压应力最大值为： 

 𝑈𝑠𝑤.5𝐿
𝑚𝑎𝑥 = 𝑉𝑏𝑢𝑠/4 (4-15) 

 
图 4.12 基于五电平工频整流桥的 MISN-PFC 变换器关键波形 

为了减小电感伏秒，MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤也需要随着工频整流桥的电平切换进行反向

调整，从而导致其输入瞬时功率分成多段，其中决定最大 MISN 电压纹波的缓冲能量对应

该图红色阴影部分，其表达式为：  

 𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁.5𝐿 =
𝑃

𝜔
∙ (𝜋 − 2𝑎𝑟𝑐𝑠𝑖𝑛

3

4𝑀
−

2𝜋√16𝑀2−9

√16𝑀2−1+√16𝑀2−9
 )  (4-16) 

进一步可以类比推导出 N 电平工频整流桥中点电压的基波分量为： 

 𝑢𝐴𝑂.𝑁𝐿
1𝑠𝑡 (𝜔𝑡) =

4

𝜋
∙
𝑉𝑏𝑢𝑠

𝑁−1
∑

√(𝑁−1)2𝑀2−(2𝑘−1)2

(𝑁−1)𝑀

𝑘=
𝑁−1

2
𝑘=1 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡)   (4-17) 

相应的 MISN 电压应力以及缓冲能量的表达式为： 

 𝑈𝑠𝑤.𝑁𝐿
𝑚𝑎𝑥 =

𝑉𝑏𝑢𝑠

𝑁−1
 (4-18) 

 𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁.𝑁𝐿 =
𝑃

𝜔
∙ (𝜋 − 2𝑎𝑟𝑐𝑠𝑖𝑛

𝑁−2

(𝑁−1)𝑀
−

2𝜋√(𝑁−1)2𝑀2−(𝑁−2)2

∑ √(𝑁−1)2𝑀2−(2𝑘−1)2
𝑘=

𝑁−1
2

𝑘=1

 )  (4-19) 
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如前所述，当直流母线电压与输入电压幅值相差较大时，NLM 方法控制的整流桥中

点电压电平数会减少，以七电平整流桥为例，在输入相电压有效值 220V，直流母线电压

900V 时，变换器稳态工作时整流桥仅会产生 5 个电平，那么对于 MISN 而言，其工作状

态可按五电平情况近似分析。 

通过考察(4-17)中电压的幅值发现，随着电平数增加，电压幅值会收敛于常数值，其

表达式为： 

 √2𝑈𝐴𝑂.𝑁𝐿
1𝑠𝑡 |𝑁→∞ =

𝑉𝑏𝑢𝑠

2
∙ 𝑀  (4-20) 

所以稳态工作时多电平整流桥的调制度 M 表达式可以化简为： 

 𝑀 ≈
2√2𝑈𝑖

𝑉𝑏𝑢𝑠
  (4-21) 

在电平数较少时，使用(4-21)产生的误差对(4-18)和(4-19)的影响较小，为了简化对各

电平数整流桥优化效果的计算过程，以(4-21)计算𝑁 ≥ 7时的调制度 M，并在此基础上计算

不同直流母线电压下 MISN 电压最小值𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑖𝑛以及缓冲能量𝐸𝑀𝐼𝑆𝑁的大小。在 900V 直流母

线条件下，计算结果分别如图 4.13 和图 4.14 所示，随着电平数增加，整流桥多点平化对

MISN 的优化效果越强，但在高于 3 电平以后，下降速度逐渐降低。 

 

图 4.13 不同电平数工频整流桥 MISN 电压最小值对比（900V） 

 

图 4.14 不同电平数工频整流桥 MISN 缓冲能量对比（900V） 
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进一步在相同 MISN 损耗下（0.5%）对比分析不同电平数的整流桥对 MISN-PFC 变换

器主要元件体积的影响，如图 4.15 所示，具体电路参数在表 4-3 中给出。在 900V 直流母

线电压下，当工频整流桥的电平数从两电平增加到三电平，电路主要元件的体积和 MISN

的单元数减小约一半；而当整流桥电平数继续增加，体积逐次下降 30%左右，优化效果逐

渐下降。 

 

图 4.15 不同电平数工频整流桥所需电路主要元件体积对比（900V） 

表 4-3 不同电平数工频整流桥的电路参数（𝑉𝑏𝑢𝑠 = 900𝑉 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 0.5%） 

电平数 两电平 三电平 五电平 七电平 

𝛼𝑚𝑎𝑥 42  60.7  NLM NLM 

𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑖𝑛 637V 244V 225V 112V 

𝑈𝑐.𝑒𝑞 960V 410V 360V 240V 

𝑈𝑐.𝑒𝑞
𝑚𝑎𝑥 1200V 526V 457V 304V 

𝑉𝐵𝑅 100V 100V 100V 100V 

𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛 0.9mΩ 2mΩ 2.4mΩ 3.5mΩ 

𝑁𝑐 16 7 6 4 

𝑓𝑠 5kHz 27kHz 35kHz 80kHz 

𝑓𝑠.𝑒𝑞 160kHz 378kHz 420kHz 640kHz 

𝐿 20μH 8μH 7μH 5μH 

𝑉𝑜𝑙𝑐 89cm3 47.5cm3 30cm3 22cm3 

𝑉𝑜𝑙𝐿 12cm3 6cm3 5.4cm3 4cm3 

𝑉𝑜𝑙𝑐𝑒𝑙𝑙 40cm3 17.5cm3 15cm3 10cm3 

𝑉𝑜𝑙𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 140cm3 71cm3 50cm3 36cm3 

综上所述，工频整流桥的电平数越多，MISN 的损耗或者元件体积则会越小，有利于

在宽直流母线电压范围的应用中表现出高效率、高功率密度的优势。但是，电平数增加会

使得工频整流桥的均压控制系统更加复杂；此外，若使用电容箝位式的多电平拓扑，那么
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工频整流桥的箝位电容需要缓冲工频的脉动功率，体积较大，而且额外的均压控制也使得

控制更加复杂。综合考虑 MISN 的指标以及工频整流桥的复杂度问题，本节选择三电平工

频整流桥对原有三相 MISN-PFC 变换器进行拓扑优化。单直流母线三电平电路主要有 T

型、飞跨电容（FC）、有源中点箝位（ANPC）、模块化多电平（MMC），根据表 1-1 中的

分析，四种方案分别需要 12 颗器件（直流母线均压控制）、12 颗器件+3 颗箝位电容（箝

位电容均压控制）、18 颗器件（直流母线均压控制）、24 颗器件+12 颗箝位电容（箝位电容

均压控制）。从器件数量以及控制复杂度上考虑，选择 T 型三电平结构作为 MISN-PFC 变

换器的整流桥。 

4.4 实验验证 

为便于与前一代样机进行对比，前述章节以 100V Si MOSFET 为例评估在 MISN0.5%

损耗限制下的元件体积，但从全局优化设计的角度看，前述计算结果并非最优解。由于 GaN 

HEMT 具有更小的 NFoM 参数[116]，有助于降低 MISN 的总器件损耗。第三代 MISN-PFC

变换器样机基于 GaN HEMT 设计，由于设计方法与第三章相同，仅在器件 NFoM 参数方

面存在差异，故此处不再赘述设计过程。各项参数设计结果如表 4-4 所示，MISN 由 3 个

单元构成，开关频率 40kHz，每个单元使用了 200V GaN HEMT。图 4.16 所示为第三代样

机图片，样机尺寸为 130mm*130mm*24mm，功率密度约为 24.6kW/L。 

图 4.17 展示了基于 T 型三电平工频整流桥的三相 MISN-PFC 变换器电路拓扑，相较

于两电平工频整流桥，每相增加了 2 颗背靠背连接的 1.2kW SiC MOSFET 用于组成 T 型

三电平的双向开关。图 4.18 给出了基于斩波角控制的 T 型三电平工频整流桥驱动方法，

在工频正半周，调制波大于载波时使上管导通，反之使双向开关导通；而在工频负半周，

调制波大于载波时使下管导通，反之使双向开关导通。由于整流桥上下管均为续流开关管，

桥臂中点电压的跳变由双向开关决定，所以暂态补偿控制根据双向开关的驱动信号同步。 

表 4-4 第三代 MISN-PFC 变换器样机关键元器件参数 

名称 参数 

MISN 电路参数 开关频率：40kHz；单元数：3；单元电压：120V； 

MISN 单元器件 EPC2215 (GaN HEMT 200V 3mΩ) 

MISN 单元电容 EKXJ161ELL681MM45S (160V 680μF) 

工频整流桥器件 IMBG120R020 (SiC MOSFET 1200V 20 mΩ) 

每相电感 MPP-C055202A2_3 颗堆叠 (28μH) 

直流母线电容 180μF (500V 120μF 2series 3parallel) 
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图 4.16 第三代三相 MISN-PFC 变换器样机图 

 
图 4.17 基于 T 型三电平工频整流桥的三相 MISN-PFC 变换器电路图 

 
图 4.18 T 型三电平工频整流桥驱动原理 
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在满载 10kW，输入相电压 220Vac，直流母线电压 550V 工作条件下的 A 相电路的工

作波形如图 4.19 所示，此时斩波角约27 ，MISN 最大电压应力约 141V，与(4-3)、(4-4)计

算结果一致。图 4.20 所示为变换器在最恶劣工况时的工作波形（10kW 负载，输入相电压

198Vac，直流母线电压 900V），此时斩波角增加到59 ，最大电压应力约 267V，与两电平

工频整流桥的 MISN-PFC 变换器对应的 640V 相比，下降约 60%。 

 

图 4.19 550V 直流母线下电路满载工作波形（相电压 220Vac） 

 

图 4.20 900V 直流母线下电路满载工作波形（相电压 198Vac） 

图 4.21 中展示了第三代样机在不同负载下效率的理论计算值与实测曲线，在输入相

电压 220Vac，直流母线电压 550V 条件下，样机在半载处达到 99.2%峰值效率，满载效率

约 99.1%。在输入相电压 220Vac 时，对不同直流母线电压下的满载效率进行了测试，结果

如图 4.22 所示，随着直流母线电压增加，效率会有 0.2%左右的下降。 

在样机装配方式上，第一代和第二代样机均采用了多块子板拼接的方法以充分匹配各

部分的厚度，然而，该方式不利于实际工程化生产，因此，第三代样机使用了公共母板，

各部分元件插接在母板上，一定程度上降低了空间利用率。图 4.23 对各代样机电路元件的

体积进行了对比，包括 MISN（含电容和电路）、滤波器+电感、工频整流桥（含母线电容）

以及剩余体积。与 Si MOSFET 相比，200V GaN 具有更小的 NFoM 参数，且导通电阻较

小，不需要并管以实现理论最小损耗，所以第三代样机的单元数减小为三个，进一步平衡

了电感与 MISN 之间的体积，使得该部分总体积下降了 10%。 
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 图 4.21 第三代样机不同负载下样机效率曲线 

 
图 4.22 第三代样机不同直流母线电压下样机效率曲线 

 

图 4.23 样机体积分解与对比 

图 4.24 对比了包括改进型 MISN-PFC 变换器、两电平和三电平变换器在内的多种拓

扑的归一化无源元件体积与效率。从对比结果可以看出，在 900V 工作电压下，采用三电

平工频整流桥结构可使 MISN-PFC 变换器的无源元件体积较两电平方案减少 77%，同时

效率提升 0.5%。此外，改进型 MISN-PFC 变换器在效率达到 99%的同时，无源元件体积

比传统两电平或三电平方案减小约一半。 
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 图 4.24 不同方案电路元件体积与满载效率对比 

图 4.25 对比了相同功率等级下 MISN-PFC 变换器与两电平变换器的成本构成。得益

于电感及滤波器体积的大幅缩减，相关器件成本显著降低；然而，MISN 的引入产生了新

增支出，并成为总成本的主要部分。综合上述分析，MISN 方案的总成本较两电平方案高

约 18%。鉴于其功率密度提升且热源分布更为分散，散热与机械结构环节仍具备进一步降

本空间，有望部分抵消上述增量成本。 

 图 4.25 MISN-PFC 变换器与两电平变换器成本对比 

4.5 本章小结 

本章针对宽直流母线电压范围下三相 MISN-PFC 变换器面临的效率与功率密度下降

问题展开研究。通过分析发现，宽直流母线电压范围会导致 MISN 电压应力上升，且缓冲

能量变大，从而导致 MISN 损耗增加，电容体积增大。为了合理比较直流母线电压的影响，

在相同 MISN 损耗的基础上，对比了电路主要元件所能实现的最优体积。通过定量分析发

现，直流母线电压从 550V 增加到 900V，MISN-PFC 变换器主要元件体积（电感、MISN

电容、MISN 电路）增大了约 1 倍，同时所需单元数增加到 16 个，所需器件数量翻倍。为

解决这一问题，本章建模分析了直流母线电压对 MISN 电压应力、缓冲能量的影响，揭示

了工频整流桥多电平化对 MISN 电压应力与能量缓冲的改善机理。综合考虑实施复杂度与

不同电平整流桥的优化效果，选择 T 型三电平结构对原有方案进行拓扑优化。相较于两电
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平工频整流桥，基于三电平工频整流桥的 MISN-PFC 变换器在 900V 母线电压下，MISN

的电压应力与缓冲能量均可下降 60%左右，并且电路主要元件体积缩减 50%。最后，制作

了 550V~900V 宽直流母线电压范围的第三代样机，其功率密度达到 24.6kW/L，满载 10kW

时效率约 99.1%，与第二代样机指标相近。此外，该样机基于 200V GaN HEMT 构建 MISN，

单元数减少一半以上，进一步降低了变换器的复杂度。 
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第5章 基于谐波功率补偿的三相 MISN-PFC 变换器极轻载控制研究 

5.1 引言 

在车载充电机等实际应用场景中，变换器需在全负载范围内稳定运行，例如在待机等

待充电或充电完成后，OBC（车载充电机）处于极轻载状态。然而，在此工况下，MISN-

PFC 变换器的实际工作状态与理论分析存在较大偏差，并且会出现电压环路振荡的问题。

对于该问题，本章首先通过分析极轻载条件下 MISN-PFC 变换器的功率传输路径以及电压

环频率响应，修正了此时电路工作状态的描述方法，并揭示了电路工作状态偏移与电压环

路振荡的联系。在此基础上，提出一种基于谐波功率补偿的极轻载控制策略，通过定向构

建谐波频段的功率传输路径，补偿 MISN 所需能耗，从而实现极轻载下 MISN-PFC 变换器

的电压稳定。 

5.2 极轻载三相 MISN-PFC 变换器工作状态分析 

在本节分析中，极轻载指 1%负载以内的范围。为简化分析过程，以 A 相为例进行极

轻载工作状态分析。考虑到电路工作在 PFC 模式，所以本节所述“功率”均指有功功率。 

5.2.1 极轻载变换器功率传输分析 

由于前述章节主要关注满载工况下 MISN-PFC 变换器的性能，该条件下的变换器负载

远大于电路损耗，故忽略了 MISN 的损耗。然而在极轻载工况时，MISN 损耗在输入功率

中的占比增加，并明显影响电路工作状态。MISN 的损耗主要包含 MISN 开关器件和电容

的损耗，前者可进一步分解为导通损耗𝑃𝑐𝑜𝑛、开关损耗𝑃𝑠𝑤、容性损耗𝑃𝑜𝑠𝑠、反向恢复损耗

𝑃𝑟𝑟（GaN HEMT 为 0）。定义 MISN 损耗为𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠，其表达式以及各组成部分的计算公式为： 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 2𝑁𝑐(𝑃𝑐𝑜𝑛  𝑃𝑠𝑤  𝑃𝑜𝑠𝑠  𝑃𝑟𝑟)  𝑁𝑐𝑃𝑐𝑎𝑝  (5-1) 

 

𝑃𝑐𝑜𝑛 = 𝑘𝑡𝑒𝑚𝑝𝐼𝐿
2𝑅𝑑𝑠.𝑜𝑛

𝑃𝑠𝑤 = 𝑘𝑔𝑈𝑐𝐼𝐿(𝑄𝑔𝑠2  𝑄𝑔𝑑)𝑓𝑠
𝑃𝑜𝑠𝑠 = 𝑄𝑜𝑠𝑠𝑈𝑐𝑓𝑠

𝑃𝑟𝑟 =
1

2
𝑄𝑟𝑟𝑈𝑐𝑓𝑠

𝑃𝑐𝑎𝑝 = 𝐼𝑐
2 ∙ 𝑒𝑠𝑟

  (5-2) 

其中𝑃𝑐𝑜𝑛、𝑃𝑠𝑤、𝑃𝑜𝑠𝑠的推导过程已在章节 3.2.1 中给出，此处不再赘述；𝑃𝑟𝑟采用器件

数据手册提供的反向恢复电荷参数进行近似计算，具体方法参见文献[184]；MISN 电容电

流有效值𝐼𝑐通过仿真分析获得，电解电容等效串联电阻𝑒𝑠𝑟则通过阻抗分析仪在 100Hz 频

段下测得。根据(5-1)和(5-2)可计算出极轻载工况下 MISN 损耗曲线，结果如图 5.1 所示。 
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图 5.1 极轻载下 MISN 损耗曲线 

图 5.2 所示为 MISN-PFC 变换器 A 相部分的功率传输模型，整个系统的功率（MISN

损耗𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠以及负载𝑃𝑜）均由输入电压源𝑢𝐴提供。由于功率只能通过同频同相位的电压和电

流传递，所以系统输入功率可表示为： 

 𝑃𝑖𝑛 = 𝑈𝑖 ∙ 𝐼𝐿
1𝑠𝑡 = 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁  𝑃𝑜  (5-3) 

其中𝐼𝐿
1𝑠𝑡为电感电流基波分量有效值。同理，MISN 以及工频整流桥也需通过其端口基

波电压接收功率，即 MISN 吸收的功率𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁通过𝑈𝑠𝑤.𝐴
1𝑠𝑡 接收，输出功率𝑃𝑜通过𝑈𝐴𝑂

1𝑠𝑡接收，相

应表达式为： 

 
𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁 = 𝑈𝑠𝑤.𝐴

1𝑠𝑡 ∙ 𝐼𝐿
1𝑠𝑡

𝑃𝑜 = 𝑈𝐴𝑂
1𝑠𝑡 ∙ 𝐼𝐿

1𝑠𝑡    (5-4) 

其中𝑃𝑜包括实际负载，滤波器损耗、工频整流桥的导通损耗、直流母线电容损耗。 

 
图 5.2 MISN-PFC 变换器功率传输模型（A 相） 

根据 MISN-PFC 变换器功率传输模型可知，其稳定条件的准确表述应为 MISN 输入功

率与 MISN 损耗平衡，即： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁 = 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠  (5-5) 

定义 MISN 损耗占输入功率的比值，以及负载占输入功率比值分别为： 

 
𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠
∗ =

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠+𝑃𝑜

𝑃𝑜
∗ =

𝑃𝑜

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠+𝑃𝑜

   (5-6) 

将图 5.1 中的 MISN 损耗曲线代入(5-6)，可得 MISN 损耗占比在极轻载下的变化情况

如图 5.3 所示。从图中可知，在负载小于 1%（100W）时，MISN 损耗占比超过 10%，其

损耗不能忽略。 
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 图 5.3 极轻载下 MISN 损耗占比曲线 

联立(2-3)、(5-3)至(5-6)可以推导出 MISN 端口电压与整流桥中点电压基波有效值与功

率占比的关系为： 

 
𝑈𝑠𝑤.𝐴
1𝑠𝑡 = 𝑈𝑖 ∙ 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠

∗

𝑈𝐴𝑂
1𝑠𝑡 = 𝑈𝑖 ∙ 𝑃𝑜

∗    (5-7) 

图 5.4 中给出了极轻载下，交流侧基波电压的变化趋势。随着负载减小，MISN 端口

电压的基波有效值𝑈𝑠𝑤.𝐴
1𝑠𝑡 增加，而工频整流桥中点电压减小。其物理意义为，由于 MISN 的

损耗占比增大，随着电感电流基波有效值𝐼𝐿
1𝑠𝑡减小，需要增大 𝑈𝑠𝑤.𝐴

1𝑠𝑡 以维持其 MISN 输入功

率满足(5-1)定义的平衡状态。 

 
图 5.4 极轻载下基波电压𝑈𝑠𝑤

1𝑠𝑡与𝑈𝐴𝑂
1𝑠𝑡分配变化 

假设使用第三代样机的拓扑方案，那么根据工频整流桥中点电压的傅里叶分解表达式

(4-2)，其基波分量有效值为： 

 𝑈𝐴𝑂
1𝑠𝑡 =

√2𝑉𝑏𝑢𝑠𝑐𝑜𝑠𝛼

𝜋
  (5-8) 

结合(5-7)和(5-8)可推导出修正后的稳态斩波角𝛼的表达式为： 

 𝛼 = 𝑎𝑟𝑐𝑐𝑜𝑠 (
√2𝜋𝑈𝑖

2𝑉𝑏𝑢𝑠
∙ 𝑃𝑜

∗)  (5-9) 

如图 5.5 所示为变换器稳态斩波角随负载的变化曲线，在 2%负载（300W）以上时，

𝑃𝑜
∗ ≈ 1，斩波角基本与 MISN 的损耗无关；而随着负载减小，MISN 损耗占比逐渐增加，

为了在电感电流减小的同时维持 MISN 功率平衡，斩波角需大幅增加，使 MISN 端口电压

基波变大，甚至在接近空载时，斩波角达到上限值90 。 
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图 5.5 极轻载下稳态斩波角变化曲线 

5.2.2 极轻载控制环路稳定性分析 

根据上一节的分析，MISN-PFC 变换器在极轻载工作条件下，斩波角𝛼会逐渐增大，

电路工作状态与带载时存在明显差异，并会对系统传递函数产生影响。因此，有必要重新

分析极轻载条件下 MISN-PFC 变换器控制环路的稳定性。 

首先分析电感电流环路。根据 2.4.3.1 中的分析，工频整流桥的行为基本不影响电流环

的小信号模型，所以仍然可以使用(2-28)对电流环路进行设计。如图 5.6 所示为满载以及空

载下电流环路的 Bode 图，根据幅频特性曲线可知，负载的变化对电流环路 100Hz 以上的

中频段影响很小，故可以沿用原有设计方法。 

然后分析直流母线电压环路。工频整流桥拓扑结构的变化会对整流后直流侧电流平均

值产生影响，在 T 型三电平工频整流桥下 MISN-PFC 变换器直流侧电流表达式变为： 

 𝐼𝑟𝑒𝑐 =
√2𝐼𝐿

𝜋
𝑐𝑜𝑠𝛼   (5-10) 

采用与 2.4.3.2 节相似的推导方法，可得此时电感电流有效值扰动到直流母线电压扰

动的传递函数： 

 𝐺𝑉𝑖(𝑠) =
𝑉𝑏𝑢𝑠̂(𝑠)

𝐼𝐿 (𝑠)
|
𝛼̂=0
𝑖𝑜̂=0

=
√2𝑐𝑜𝑠𝛼

𝜋
∙

𝑅

𝑅𝐶𝑜𝑠+1
   (5-11) 

根据表达式(5-11)可知，稳态工作时斩波角𝛼会直接影响直流母线电压环的传递函数，

并且在极轻载条件下，随着𝛼增加至90 ，环路增益趋于零，导致环路失效。如图 5.7 所示，

当负载减小时，直流母线电压换环的低频段幅频曲线特性会先上升，但由于极轻载下斩波

角的增加，环路的幅频特性被强迫下移，直至在斩波角等于90 时，幅频特性变为 0。其物

理意义为工频整流桥将直流母线旁路，电感电流不再流向直流侧，导致直流母线电压环控

制失效，进而引发环路不稳定。 
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图 5.6 不同负载下电流环路 Bode 图对比 

 
图 5.7 不同负载下直流母线电压环 Bode 图对比 

最后分析 MISN 电压环路。根据暂态补偿控制的原理，MISN 端口电压会产生与整流

桥中点电压相反的电压切换，所以整流桥拓扑结构的改变同样会影响 MISN 端口电压，进

而影响其吸收的功率大小，但是 MISN 电压环的推导思路仍然与 2.4.3.3 相同。根据 MISN

传输到电容的能量与输入到其端口的能量相等，可有： 

 𝑁𝑐𝑈𝑐𝐼𝑐 =
1

2𝜋
∫ 𝑢𝑠𝑤𝑖𝐿
2𝜋

0
𝑑𝜔𝑡 =

√2𝐼𝐿

𝜋
(√2𝜋𝑈𝑖 − 𝑉𝑏𝑢𝑠𝑐𝑜𝑠𝛼)   (5-12) 

加入斩波角𝛼扰动后，考察𝑈𝑐的扰动变化： 

 𝑁𝑐𝑈𝑐𝐼𝑐  𝑁𝑐𝐼𝑐𝑈𝑐̂ =
√2𝐼𝐿𝑉𝑏𝑢𝑠𝑠𝑖𝑛𝛼

𝜋
𝛼̂   (5-13) 

稳态下𝐼𝑐 = 0，而𝑈ĉ和𝐼c 之间满足： 

 𝐼𝑐 (𝑠) = 𝐶𝑐𝑠 ∙ 𝑈𝑐̂(𝑠)   (5-14) 

结合(5-13)和(5-14)可推导出基于 T 型三电平整流桥时的 MISN 电压环系统传递函数

为： 
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 𝐺𝑉𝛼(𝑠) =
𝑈𝑐̂(𝑠)

𝛼̂(𝑠)
|
𝐼𝐿 =0

=
√2𝐼𝐿𝑉𝑏𝑢𝑠𝑠𝑖𝑛𝛼

𝜋𝑁𝑐𝑈𝑐𝐶𝑐𝑠
   (5-15) 

根据(5-15)，MISN 电压环传递函数不仅受到斩波角α的影响，还受到电感电流有效值

IL的影响。虽然极轻载下α增加不会导致 MISN 电压环失效，但由于电感电流平均值趋近

于零，调节斩波角已无法控制 MISN 的充放电。如图 5.8 所示，随着负载下降，电感电流

减小，MISN 电压环低频段幅频特性向下移动，并且在空载下环路增益亦趋于零，导致

MISN 电压控制环失效。 

 
图 5.8 不同负载下 MISN 电压环 Bode 图对比 

综上所述，原有控制环路无法适用于极轻载的工作条件，尤其是在直流母线电压和

MISN 电压的控制方面，存在失效风险，无法确保电压稳定性。因此，需研究新型的控制

策略以应对极轻载条件下的挑战。 

5.3 基于谐波功率补偿的极轻载控制策略 

5.3.1 谐波频段功率传输模型 

为解决极轻载条件下电压稳定性问题，需减小工频整流桥斩波角𝛼的偏移。根据上一

节对功率传输模型的分析可知，基于工频频段的功率传输模式必然会导致极轻载下斩波角

𝛼变大。因此，若能通过其他路径向 MISN 传输功率，即可实现斩波角𝛼与基波频段传输功

率的解耦，使电压环保持正常状态。 

图 5.9 所示为 MISN 端口电压𝑢𝑠𝑤.𝐴以及工频整流桥中点电压𝑢𝐴𝑂的波形及其傅里叶分

解的时域波形图。为了减小电感伏秒，章节 2.4.2 中提出了暂态补偿控制方法，用𝑢𝑠𝑤.𝐴抵

消𝑢𝐴𝑂，这也使得两者的低次谐波分量幅值相等，符号相反。若此时交流侧存在同频同相

位的谐波电流，便可建立从直流母线侧到 MISN 新的功率传输路径。 
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图 5.9 MISN 端口电压与工频整流桥中点电压傅里叶分解 

此时，MISN-PFC 变换器的功率传输模型如图 5.10 所示，该系统通过多个频段进行功

率传输。基波频段向 MISN 传递功率定义为𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
1𝑠𝑡 ，谐波频段向 MISN 传递功率定义为𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁

ℎ 。

那么在该控制方法下，斩波角𝛼不再是控制 MISN 功率的唯一变量。 

 

图 5.10 MISN-PFC 变换器多频段功率传输模型（A 相） 

假设将斩波角固定在某一适当值𝛼0（𝛼0 < 90 ），则在基波频段下，输入电压源传输到

MISN 的功率将不足以补偿其损耗，即 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
1𝑠𝑡 < 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠  (5-16) 

为了实现 MISN 功率平衡，在交流侧注入与𝑢𝐴𝑂谐波分量同频同相位的谐波电流𝑖𝐿
ℎ，

从而构建基于谐波频段的功率传输路径，以补充 MISN 缺少的功率，谐波频段传输的功率

满足： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
ℎ = 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 − 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁

1𝑠𝑡   (5-17) 

由于谐波频段传输的功率来源于直流母线电容，该部分功率在能量流上可等效为负载

的一部分，故其也需要通过基波频段补充。此时，负载由实际负载和用于谐波频段传输的

功率两部分构成，即： 

 𝑃𝑜 = 𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑  𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
ℎ   (5-18) 
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通过谐波频段功率补偿的方法，不仅可以解决极轻载下斩波角𝛼增大的问题，避免电

压环失效，还重构了 MISN 电压的控制方法，使其不再直接依赖工频电感电流，从而解决

了极轻载条件下电压环的稳定性问题。 

5.3.2 极轻载控制策略实现方法 

根据(4-2)可知，工频整流桥中点电压𝑢𝐴𝑂的各次谐波与斩波角𝛼的大小密切相关。图

5.11 展示了不同斩波角下三、五、七谐波电压有效值的变化曲线。由于谐波电压幅值随斩

波角𝛼正弦变化，对于给定的谐波频段传输功率𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
ℎ 下，所需注入的谐波电流有效值为： 

 𝐼𝐿
𝑘𝑡ℎ =

𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
ℎ

𝑈𝐴𝑂
𝑘𝑡ℎ , 𝑘 = 3,5,7, …  (5-19) 

 
图 5.11 工频整流桥中点电压谐波分量有效值随斩波角变化曲线 

然而在宽范围直流母线电压下，稳态工作时斩波角变化范围很大，可能导致谐波电压

变为 0，这意味着相同功率传输需求下其所需谐波电流将趋于无穷大，导致控制策略失效。

为了解决该问题，本节提出了一种基于多谐波频段组合的功率传输控制策略。例如，选择

三次和五次谐波频段传输功率，由于两频段的电压失效区间错开，所以能确保在整个斩波

角范围内有效传输功率。理论上，进一步增加谐波频段（如七次谐波等）能够减小各次谐

波电流的幅值，但这会增加控制的复杂程度。因此，为兼顾性能与实施难度，本节选择使

用三次和五次谐波频段进行功率传输。 

为防止交流侧谐波电流过大，对不同工况下所需注入的谐波电流大小进行计算。根据

功率守恒，电感电流基波有效值为： 

 𝐼𝐿 =
𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠+𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑

𝑈𝑖
  (5-20) 

若忽略电感电压基波分量，那么根据斩波角可计算出 MISN 端口电压基波有效值为： 

 𝑈𝑠𝑤.𝐴
1𝑠𝑡 = 𝑈𝑖 − 𝑈𝐴𝑂

1𝑠𝑡 = 𝑈𝑖 −
√2𝑉𝑏𝑢𝑠

𝜋
𝑐𝑜𝑠𝛼0  (5-21) 
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由此，通过基波频段传递的功率为： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
1𝑠𝑡 = 𝑈𝑠𝑤.𝐴

1𝑠𝑡 ∙ 𝐼𝐿 = (𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠  𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑) ∙ (1 −
√2𝑉𝑏𝑢𝑠

𝜋𝑈𝑖
𝑐𝑜𝑠𝛼0)   (5-22) 

联立(5-17)和(5-22) ，谐波频段传输的功率可进一步推导为： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
ℎ = (𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠  𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑)

√2𝑉𝑏𝑢𝑠

𝜋𝑈𝑖
𝑐𝑜𝑠𝛼0 − 𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑    (5-23) 

假设注入的三次和五次谐波电流幅值均为𝐼𝐿
ℎ，则谐波频段功率传递方程为： 

 𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
ℎ = 𝑈𝐴𝑂

3𝑟𝑑𝐼𝐿
3𝑟𝑑  𝑈𝐴𝑂

5𝑡ℎ𝐼𝐿
5𝑡ℎ = (𝑈𝐴𝑂

3𝑟𝑑  𝑈𝐴𝑂
5𝑡ℎ)𝐼𝐿

ℎ   (5-24) 

联立(4-2)、(5-23)、(5-24)，可知注入的谐波电流有效值表达式为： 

 𝐼𝐿
ℎ =

𝑃𝑀𝐼𝑆𝑁
ℎ

|𝑈𝐴𝑂
3𝑟𝑑|+|𝑈𝐴𝑂

5𝑡ℎ|
=

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠
√2𝑉𝑏𝑢𝑠
𝜋𝑈𝑖

𝑐𝑜𝑠𝛼0−𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑(1−
√2𝑉𝑏𝑢𝑠
𝜋𝑈𝑖

𝑐𝑜𝑠𝛼0) 

|
√2𝑉𝑏𝑢𝑠

3𝜋
𝑐𝑜𝑠3𝛼0|+|

√2𝑉𝑏𝑢𝑠
5𝜋

𝑐𝑜𝑠5𝛼0|
  (5-25) 

假设预设斩波角𝛼0与满载下斩波角𝛼的关系为： 

 𝛼0 = 𝐾𝛼 = 𝑎𝑟𝑐𝑐𝑜𝑠 (
√2𝜋𝑈𝑖

2𝑉𝑏𝑢𝑠
) , 𝛼 ≤ 𝛼0 <

𝜋

2
  (5-26) 

当𝐾 = 1时，MISN 端口电压基波有效值为 0，MISN 的损耗完全通过谐波频段补充，

此时所需注入的谐波电流有效值最大；若适当增加𝛼0，即𝐾 > 1，那么基波频段与谐波频

段将共同向 MISN 传递功率，从而可以减小需要注入的谐波电流大小。图 5.12 给出了直

流母线相电压𝑉𝑏𝑢𝑠 = 600V，𝐾 = 1时，不同斩波角以及负载下所需注入谐波电流有效值的

大小。从图中可以看到，在斩波角𝛼 = 30 时，所需注入的谐波电流最大，此时也刚好对应

𝑈𝐴𝑂
3𝑟𝑑  𝑈𝐴𝑂

5𝑡ℎ的最小值。当斩波角固定时，负载增加会导致所需注入的谐波电流单调递增，

若该控制策略仅在 2%负载内工作，那么注入谐波电流的最大值小于 0.6A。 

 
图 5.12 不同工况下所需注入谐波电流有效值（𝐾 = 1） 

进一步分析𝐾的取值对注入谐波电流的影响。由于谐波电流有效值𝐼𝐿
ℎ随负载增加，所

以评估 2%负载下，𝐾 = 1, 1.1, 1.2, 1.3时对应𝐼𝐿
ℎ的变化曲线。如图 5.13 所示，𝐾越大，基波

   (%)   ( )

     <  .   
  
𝒉

( )

  =  
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频段传输的功率占比越高，从而减小了所需注入的谐波电流；但随着𝐾进一步增加，其对

谐波电流的优化效果明显下降。此外，根据实验测试结果，若选择较大的𝐾值，其在带载

与极轻载之间控制策略切换时会出现较大的振荡过程，所以𝐾值不宜过大。根据经验，本

章以𝐾 = 1.2为例，验证其对谐波电流的优化效果。 

 
图 5.13 不同 K 值下所需注入的谐波电流有效值曲线 

 
图 5.14 基于谐波功率补偿的极轻载控制策略 

为了实现基于谐波频段传输预期功率的目标，本节提出了图 5.14 所示的极轻载控制

策略。当检测到负载小于 1%时，停止原有 MISN 电压环路控制，并将斩波角固定在预设

值𝛼0，同时启用基于谐波电流注入的 MISN 电压控制环。新增加的控制环路通过检测 MISN

电压的偏差，调整注入谐波电流幅值，实现 MISN 在极轻载下的功率平衡。根据(2-23)可

以利用工频整流桥的驱动信号在控制器内部重构出桥臂中点电压，对该电压信号进行快速

傅里叶变换（Fast Fourier Transform, FFT）分析并获取相应的三次以及五次谐波电压的相

位信息𝜃3𝑟𝑑和𝜃5𝑡ℎ。然后，通过乘法器将 MISN 电压环路计算得到的谐波电流幅值与 FFT

计算得到的正弦信号组合成谐波电流参考信号，并叠加到原有电流环的电流环参考信号上，

最终利用原有电流环实现谐波电流的注入。而当检测到负载大于 2%时，则停止极轻载控

制策略，切换回原有基于斩波角𝛼的 MISN 电压控制。若实际负载在小范围内变化剧烈，

可以适当放大控制切换的判断阈值。 
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需注意，由于 MISN 的损耗随负载增加而变大，所以在非极轻载工况下基于谐波功率

控制 MISN 电压会导致注入的谐波电流幅值过大，网侧谐波电流水平将超出电网质量标准

限值，因此不适合在全负载范围内采用谐波功率补偿控制策略。 

5.4 实验验证 

本节基于第三代样机，对本章所提出的关于 MISN-PFC 变换器极轻载工作状态的理论

分析及控制策略进行实验验证。实验测试的基本参数设定如下：输入相电压有效值为 220V，

直流母线电压为 600V，MISN 单元电压为 120V。首先，采用原有控制策略对样机在极轻

载条件下的斩波角进行测试，以验证理论模型的准确性。测试结果如图 5.15 所示，其中蓝

色曲线表示理论计算值，红色三角形代表实际测试数据。实验结果与理论计算值较吻合，

表明所建立的理论模型能够较好地描述变换器在极轻载下的工作状态。在接近空载时，变

换器的直流母线电压以及 MISN 电压出现了大幅振荡，无法继续测试空载状态。 

 

图 5.15 极轻载下稳态斩波角实验测试结果 

 

图 5.16 空载条件下的电压振荡波形 
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电压环路振荡时的波形如图 5.16 所示，𝑢𝐴𝑂的包络线反映了直流母线电压的振荡情况，

振荡频率为 1Hz 左右，振幅较小。而 MISN 单元电压的振荡更为严重，振荡频率同样约为

1Hz，振幅超过 30%。进一步的展开图显示，斩波角在该过程中发生了大幅度调整，电压

控制环路不稳定。这表明原有控制策略在极轻载条件下存在局限性，难以维持电压稳定。 

为解决上述问题，在空载下 MISN 电压环路切换到基于谐波功率补偿的极轻载控制策

略。在使用该控制策略后，空载条件下的实验波形如图 5.17 所示，预设斩波角为𝛼0 = 43 ，

此时 MISN 单元电压以及直流母线电压稳定，未出现振荡现象。该实验结果验证了所提出

的控制策略的有效性，通过引入谐波电流注入，系统得以在接近空载时维持电压稳定，从

而提升了变换器的可靠性。 

 

图 5.17 空载条件下基于谐波功率补偿控制策略的实验波形 

进一步验证不同预设斩波角𝛼0时交流侧注入的谐波电流大小，结果如图 5.18 所示。

图（a）对应𝛼0 = 43 （𝐾 = 1.2），图（b）对应𝛼0 = 35 （𝐾 = 1）。从幅值分析可知，随

着𝛼0的增大，所需注入的谐波电流有效值逐渐减小，这一趋势与理论分析一致。图（c）对

两种𝛼0条件下输入电流的谐波含量进行了详细比较，结果显示两者的谐波电流有效值相差

约 3.5 倍，但均符合 IEC 61000-3-12 ClassA 标准的要求。因此，适当调整预设斩波角能够

在保证系统稳定性的同时优化谐波功率传输的效率。 
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（a）𝐾 = 1.2 

 
（b）𝐾 = 1 

 
（c）输入电流谐波含量分析 

图 5.18 不同𝐾值下极轻载控制策略注入谐波电流对比 

为了验证控制策略在动态负载变化下的适应性，本实验设计了空载与 10%负载之间的

跳变测试，结果如图 5.19 所示。图 5.19（a）显示了从 10%负载切换至空载时的暂态过程，

MISN 单元电压调节的持续时间约为 1.2s；图 5.19（b）显示了从空载切换至 10%负载时的

暂态过程，调节时间缩短至 0.2s，同时电压超调略有增加。实验结果表明，两种控制策略

的切换过程平稳，系统能够快速响应负载变化，表现出良好的动态性能。 
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（a）10%负载到空载 

 
（b）空载到 10%负载 

图 5.19 负载动态测试 

5.5 本章小结 

本章针对三相 MISN-PFC 变换器在极轻载工况下的异常工作状态以及电压环路振荡

问题展开研究。首先，通过分析变换器的功率传输方式，发现在极轻载条件下 MISN 损耗

在输入功率中占比明显增加，从而使 MISN 端口电压的基波分量变大，以及工频整流桥斩

波角增加。并且越接近空载，斩波角越趋近于上限值，导致电压环路失效。因此，原有控

制策略不适用于极轻载工况，制约了三相 MISN-PFC 变换器的实用性与可靠性。为解决该

问题，本章提出一种基于谐波功率补偿的极轻载控制策略，通过在谐波频段建立新的 MISN

功率传输路径，定向补偿 MISN 所需功率，从而实现 MISN 电压的稳定。与此同时，该控

制策略还将斩波角与基波传输功率解耦，确保了电压环的控制稳定性。最后基于第三代样

机进行实验测试，验证了 MISN-PFC 变换器在极轻载条件下的理论分析以及所提出控制策

略的有效性。并通过负载跳变测试进一步验证了系统的动态稳定性和控制策略切换的可靠

性。 
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第6章 MISN-PFC 变换器均压问题分析与均压控制策略研究 

6.1 引言 

MISN 单元间的电压均衡是保障变换器可靠工作的重要前提。在实际工程应用中，元

件参数偏差是不可避免的，通常需对变换器进行参数敏感性分析，以判断其在最大参数偏

差下是否仍能保持稳定并维持预期性能。对此，本章聚焦于驱动信号以及损耗偏差对 MISN

均压的影响。首先，通过模态分析建立 MISN 充放电模型，量化评估占空比以及损耗偏差

对均压特性的影响。结果表明，较大的参数偏差会导致 MISN 单元不均压，威胁变换器的

长期稳定运行。为解决这一问题，本文提出了一种基于电流纹波检测的均压控制策略，通

过解析电感电流纹波与单元电压的强耦合特性，将电压检测转换为电流纹波检测，以降低

均压控制系统的硬件资源需求以及空间占比。最后，通过实验测试对所提出的均压分析模

型以及均压控制策略进行验证。 

6.2 MISN 均压分析模型 

在忽略电路损耗的条件下，MISN 单元可以等效为图 6.1（a）所示的电路模型。定义

开关器件的驱动信号分别为𝑆1，𝑆2，𝑆3，𝑆4，那么电感电流整流后输入到 MISN 电容的电

流可以表示为： 

 𝑖𝑐 = 𝑆1𝑖𝐿 − 𝑆3𝑖𝐿 = (𝑆1 − 𝑆3)𝑖𝐿  (6-1) 

  
（a）不考虑单元损耗 （b）考虑单元损耗 

图 6.1 MISN 单元的等效电路 

通过分析电路中各类损耗与 MISN 电容能量之间的关系可知，器件的开关损耗𝑃𝑠𝑤、

容性损耗𝑃𝑜𝑠𝑠、反向恢复损耗𝑃𝑟𝑟以及 MISN 电容损耗𝑃𝑐𝑎𝑝均会消耗单元电容储存的能量。

为便于分析，将这些损耗等效为电容的“假”负载，如图 6.1（b）所示。在该模型中，等

效负载电流在工频周期内的平均值可表示为： 

 𝐼𝑙𝑜𝑠𝑠 =
𝑃𝑠𝑤+𝑃𝑜𝑠𝑠+𝑃𝑟𝑟+𝑃𝑐𝑎𝑝

𝑈𝑐
  (6-2) 

结合(5-2)和(6-2)，可以进一步推导出： 

 𝐼𝑙𝑜𝑠𝑠 = 𝐴1𝑈𝐶  𝐴0/𝑈𝑐  (6-3) 

其中𝐴1𝑈𝐶代表 MISN 单元损耗中与电压成正比的部分，主要包含𝑃𝑠𝑤，𝑃𝑜𝑠𝑠，𝑃𝑟𝑟；而
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𝐴0/𝑈𝑐则表示 MISN 单元损耗中与电压无关的部分，主要由𝑃𝑐𝑎𝑝构成，鉴于该部分损耗占

比较小，在分析时可予忽略，那么(6-3)可化简为： 

 
𝐼𝑙𝑜𝑠𝑠 ≈ 𝐴1𝑈𝐶

𝐴1 = 𝑘𝑔𝐼𝐿(𝐶𝑔𝑠2  𝐶𝑔𝑑)𝑓𝑠  𝐶𝑜𝑠𝑠𝑓𝑠  
1

2
𝐶𝑟𝑟𝑓𝑠

  (6-4) 

其中𝐶𝑔𝑠2以及𝐶𝑔𝑑可通过数据手册得到，𝐶𝑟𝑟近似使用𝑄  /𝑈𝑐获得，对于 GaN HEMT𝐶𝑟𝑟

可以忽略。 

根据图 6.1（b）所示的等效电路若器件参数一致，且采用基于共同占空比的载波移相

调制策略，则可确保各单元的𝑖𝑐以及𝐼𝑙𝑜𝑠𝑠一致，从而实现 MISN 均压。但是当单元之间存

在占空比偏差或损耗差异时，各单元电容的充放电不一致，从而影响 MISN 单元的均压。

为量化分析 MISN 单元占空比和损耗偏差对均压性能的影响，本节基于电路模态分析建立

了 MISN 的均压分析模型。为简化分析过程，本节主要以两单元 MISN-PFC 变换器为研究

对象，其电路结构如图 6.2 所示。由于输入电压和工频整流桥与 MISN 均压无关，将其等

效为电压源𝑢𝑖，在正半周 1/4 周期内的表达式为： 

 𝑢𝑖(𝜃) = 𝑢𝐴(𝜃) − 𝑢𝐴𝑂(𝜃) = {
√2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝜃, 0 < 𝜃 < 𝛼

√2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝜃 −
𝑉𝑏𝑢𝑠

2
, 𝛼 < 𝜃 <

𝜋

2

  (6-5) 

 

图 6.2 MISN-PFC 变换器的均压分析等效电路（A 相） 

假设忽略电感电压，占空比可以近似表示为： 

 𝐷(𝜃) ≈
1

2
(1 −

𝑢𝑖(𝜃)

𝑈𝑐1+𝑈𝑐2
) =
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2
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定义各单元输入电流为𝑖𝑐1，𝑖𝑐2，单元电压分别为𝑢𝑐1，𝑢𝑐2。图 6.3 所示为工频周期内

等效电路关键电压、电流波形，根据𝑖𝑐1，𝑖𝑐2波形特征，在一个开关周期内，MISN 的电容

仅处于充电或放电模态，而在 1/4 工频周期内，电容充放电达到动态平衡。基于电路的对

称性，仅需分析 1/4 工频周期内电容充放电情况，即可判断 MISN 是否实现均压。根据开

关周期内电容电流的波形特征，可将其划分为三种类型： 

类型 A：两单元电容电流大于 0，此时 MISN 电容充电； 

类型 B：两单元电容电流小于 0，此时 MISN 电容放电； 

类型 C：两单元的电容电流出现反流。 

 

图 6.3 等效电路工作波形 

由于 MISN-PFC 变换器的 MISN 电压环通过闭环控制各相单元 1 的电容电压𝑈𝑐1稳定，

因此，可以将单元 1 的占空比和损耗视为理想参考标准，并在此基础上评估单元 2 参数偏

差对均压的影响。为了计算参数偏差对单元 2 均压的影响，基于模态分析，推导开关周期

内输入到 MISN 电容的电荷表达式。 

首先计算类型 A 时开关周期内输入到电容的电荷量，此时空比范围是𝐷 < 0.5。图 6.4

展示了在0.25 < 𝐷 < 0.5区间内两个单元的驱动信号、电感电压、电感电流以及单元整流

后输入到电容的电流波形。其中，𝐷𝑇为死区时间，Δ𝐷代表单元 2 相对于单元 1 的主开关

管缺少的占空比。为简化分析，假设不区分器件沟道导通与体二极管导通的模态，电路可

划分为八种模态，而由于倍频效果，在半个开关周期即完成一次循环，并对应四种模态，

如图 6.5 所示，模态 1 和模态 3 对应电感的充磁阶段，而模态 2 和模态 4 对应去磁阶段。 

  

   

   .𝑨

0 𝛑  𝛑

0

0

0

0

   
0

  =  𝑨 −  𝑨𝑶

• 类型A  <  . 
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图 6.4 类型 A 对应开关周期内电路波形 

  
（a）模态 1 （b）模态 2 

  
（c）模态 3 （d）模态 4 

图 6.5 类型 A 对应电路模态图 

根据电感伏秒平衡原理，充磁阶段的伏秒与去磁阶段的伏秒相等，即 

 𝐼0 = 𝐼4  (6-7) 

其中𝐼0为模态 1 初始电流，𝐼4为模态 4 结止电流。各模态的电流平均值为: 

 

𝐼𝐿1 =
1

2
(𝐼0  𝐼1)

𝐼𝐿2 =
1

2
(𝐼1  𝐼2)

𝐼𝐿3 =
1

2
(𝐼2  𝐼3)

𝐼𝐿4 =
1

2
(𝐼3  𝐼4)

  (6-8) 

t

t
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由于占空比偏差Δ𝐷相对较小，其对电感电流波形的影响可忽略，因此模态 2 和模态 4

的面积近似相等，进而有： 

 𝐼2 − 𝐼1 = 𝐼4 − 𝐼3  (6-9) 

联立(6-7)至(6-9)，可推导出： 

 𝐼0  𝐼1 = 𝐼2  𝐼3 ⟹ 𝐼𝐿1 = 𝐼𝐿3 =
1

2
(𝐼𝐿2  𝐼𝐿4)  (6-10) 

进一步，电感电流在开关周期内的平均值可表示为： 

 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 =𝐼𝐿1 = 𝐼𝐿3 =
1

2
(𝐼𝐿2  𝐼𝐿4)  (6-11) 

在此基础上，可计算得到模态 1 和模态 3 对应的充电阶段单元输入电流开关周期平均

值为： 

 
〈𝑖𝑐1(𝜃)〉𝑇𝑠 = 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2𝐷(𝜃))

〈𝑖𝑐2(𝜃)〉𝑇𝑠 = 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2(𝐷(𝜃) − 𝛥𝐷))
  (6-12) 

类似地，对于0 < 𝐷 < 0.25的情况，单元输入电流的表达式与(6-12)相同。 

 
图 6.6 类型 B 对应开关周期内电路波形 

然后分析类型 B 对应的单元输入电流，此时共同占空比范围为𝐷 > 0.5。图 6.6 展示

了在 0.5 < 𝐷 < 0.75范围内的开关周期波形。此时，电路亦可分类为四种模态，如图 6.7

所示其中模态 1 和模态 3 对应电感充磁阶段，模态 2 和模态 4 对应去磁阶段。与类型 A 的

分析类似，根据伏秒平衡原理，可推导出电感电流在开关周期内的平均值为： 

 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 =𝐼𝐿1 = 𝐼𝐿3 =
1

2
(𝐼𝐿2  𝐼𝐿4)  (6-13) 

在此基础上，模态 1 和模态 3 对应的两单元放电阶段的单元输入电流为： 

𝑸𝑪 

𝑸𝑪 

𝑸𝑪 

𝑸𝑪 
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〈𝑖𝑐1(𝜃)〉𝑇𝑠 = 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2𝐷(𝜃))

〈𝑖𝑐2(𝜃)〉𝑇𝑠 = 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2(𝐷(𝜃) − 𝛥𝐷))
  (6-14) 

对于0.75 < 𝐷 < 1的情况，单元输入电流的表达式与(6-14)相同。 

  
（a）模态 1 （b）模态 2 

  
（c）模态 3 （d）模态 4 

图 6.7 类型 B 对应电路模态图 

 

图 6.8 类型 C 对应开关周期内电路波形 

最后，分析类型 C 时开关周期内输入到电容的电荷量，此时共同占空比的范围与类型

A 相同，即𝐷 < 0.5。开关周期内的电路波形如图 6.8 所示，其中包含了类型 A 的四个模

态。但由于 MISN 单元不均压导致电感电流峰谷值不对称，部分阶段出现电感电流反流，

从而使原本的充电模态在死区时间内转变为旁路模态，新增模态如图 6.9 所示。电感电流
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反流仅在死区时间内发生，其对电感电流波形的影响可忽略，因此类型 A 中计算的电感电

流开关周期平均值仍然适用。据此可计算出此时单元输入电流为： 

 
〈𝑖𝑐1(𝜃)〉𝑇𝑠 = 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2𝐷(𝜃))

〈𝑖𝑐2(𝜃)〉𝑇𝑠 = 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2(𝐷(𝜃) − 𝛥𝐷  𝐾𝑇𝛥𝐷𝑇))
  (6-15) 

其中𝐾𝑇 ∈ (0,1) 表示反流阶段时间占死区时间的比值。值得注意的是，当电感电流平

均值进一步减小，模态 1 和模态 3 均会出现电感电流反流，导致〈𝑖𝑐2(𝜃)〉𝑇𝑠中𝐾𝑇𝛥𝐷𝑇项逐渐

减小，直至变为 0。由于这一过程为线性变化，故从降低复杂度的角度考虑，𝐾𝑇取 0.5。 

 

图 6.9 类型 C 新增电路模态 

纹波电流使电感电流在其平均值接近零的相位角范围内出现反流现象，所以类型 C 的

相位区间可根据电感电流的平均值就按，其临界相位的边界条件为： 

 
√2𝐼𝐿𝑠𝑖𝑛𝜃1 =

1

2
𝛥𝐼𝑝𝑝1

√2𝐼𝐿𝑠𝑖𝑛𝜃2 =
1

2
𝛥𝐼𝑝𝑝2

  (6-16) 

其中𝛥𝐼𝑝𝑝1为单元 1 投入时对应的电流纹波，𝛥𝐼𝑝𝑝2则对应单元 2 投入时电流纹波，相

应的数学表达式为： 

 
𝛥𝐼𝑝𝑝1 =

1

𝐿
(𝑢𝑖2(𝜃) − 𝑈𝑐1)(0.5 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠

𝛥𝐼𝑝𝑝2 =
1

𝐿
(𝑢𝑖2(𝜃) − 𝑈𝑐2)(0.5 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠

  (6-17) 

在该区间内， 

 𝑢𝑖(𝜃) = √2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝜃  (6-18) 

联立(6-16)至(6-18)可求解出类型 C 相位区间的边界为： 

 

𝜃1 = 𝑎𝑟𝑐𝑠𝑖𝑛 (
2√2𝐿𝐼𝐿(𝑈𝑐1+𝑈𝑐2)

𝑇𝑠𝑈𝑖
2  

√2𝑈𝑐1

𝑈𝑖
)

𝜃2 = 𝑎𝑟𝑐𝑠𝑖𝑛 (
2√2𝐿𝐼𝐿(𝑈𝑐1+𝑈𝑐2)

𝑇𝑠𝑈𝑖
2  

√2𝑈𝑐2

𝑈𝑖
)

  (6-19) 

当𝑈𝑐1 < 𝑈𝑐2时，𝛥𝐼𝑝𝑝1 < 𝛥𝐼𝑝𝑝2，𝜃1 < 𝜃2，类型 C 在𝜃1时开始，在𝜃2时结束；而当𝑈𝑐1 >

𝑈𝑐2时，𝛥𝐼𝑝𝑝1 > 𝛥𝐼𝑝𝑝2，𝜃1 > 𝜃2，类型 C 在𝜃2时开始，在𝜃1时结束。 

综上所述，在工频正半周 1/4 周期内，两单元的输入电流可分别表示为： 

   .𝑨 
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 〈𝑖𝑐1(𝜃)〉𝑇𝑠 = 〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2𝐷(𝜃)),   0 < 𝜃 < 𝜋/2  (6-20) 

〈𝑖𝑐2(𝜃)〉𝑇𝑠 = {
〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2𝐷(𝜃)), 0 < 𝜃 < 𝜃1 𝑜𝑟 𝜃2 < 𝜃 < 𝜋/2

〈𝑖𝐿(𝜃)〉𝑇𝑠 ∙ (1 − 2(𝐷(𝜃) − 𝛥𝐷  𝐾𝑇𝛥𝐷𝑇)), 𝜃1 < 𝜃 < 𝜃2
  (6-21) 

在 1/4 工频周期内，两单元的积累电荷通过以下积分计算： 

 𝑄𝑐1 =
1

𝜔
∫ [𝑖𝑐1(𝜃) − 𝐼𝑙𝑜𝑠𝑠1)]𝑑𝜃
𝜋

2
0

  (6-22) 

 𝑄𝑐2 =
1

𝜔
∫ [𝑖𝑐2(𝜃) − 𝐼𝑙𝑜𝑠𝑠2)]𝑑𝜃
𝜋

2
0

  (6-23) 

稳态时，MISN 电压环保证其单元 1 的电容安秒平衡，即𝑄𝑐1 = 0，联立(6-4)，(6-5)，

(6-6)，(6-20)，(6-22)，可计算得到稳态斩波角𝛼以及共同占空比D(θ)的表达式为： 

 

𝛼 = 𝑎𝑟𝑐𝑐𝑜𝑠 (
4√2𝐼𝐿𝑈𝑐2𝛥𝐷−𝜋𝐴1𝑈𝑐1

2 −𝜋𝐴1𝑈𝑐1𝑈𝑐2+𝜋𝑈𝑖𝐼𝐿

√2𝐼𝐿𝑉𝑏𝑢𝑠
)

𝐷(𝜃) = {

𝑈𝑐1+𝑈𝑐2−2𝑈𝑐2𝛥𝐷−√2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝛼

2𝑈𝑐1+2𝑈𝑐2
,   0 < 𝜃 < 𝛼

2𝑈𝑐1+2𝑈𝑐2+𝑉𝑏𝑢𝑠−4𝑈𝑐2𝛥𝐷−2√2𝑈𝑖𝑠𝑖𝑛𝛼

4𝑈𝑐1+4𝑈𝑐2
,   𝛼 < 𝜃 <

𝜋

2

  (6-24) 

将(6-24)代入(6-23)即可计算出单元 2 积累的电荷量𝑄𝑐2，而当𝑄𝑐2 = 0时，即可获取电

路在考虑参数偏下的稳态解。但因其为超越函数，无解析解，需通过数值方法求解𝑄𝑐2。本

节使用的数值求解方法流程图如图 6.10，计算前需要先给定参数偏差。 

 
图 6.10 在给定参数偏差下单元 2 稳态求解流程 

首先设置单元 2 电压的初始条件为𝑈𝑐2
0 = 𝑈𝑐1，基于(6-24)进行第 1 次计算循环，得到

斩波角以及共同占空比的数值，然后将计算结果代入(6-21)、(6-23)得单元 2 积累的电荷

𝑄𝑐2
1 。若|𝑄𝑐2

1 | > 𝜀，那么电路未达到稳态，进一步判断其符号，若𝑄𝑐2
1 > 0，那么单元 2 充

电，将其电压增加为𝑈𝑐2
1 = 𝑈𝑐2

0  Δ，然后进入下一次计算循环，若𝑄𝑐2
1 < 0，那么单元 2 放

开始

输入电路初始值

计算单元1稳定时的斩波

角以及相应的占空比

计算单元2积累的电荷量

|𝑸  | ≤ 𝜺 

Yes

结束

输出此时单元电压值

No
𝑸  >   

   =    + 𝚫    =    − 𝚫 

Yes

No
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电，将其电压减小为𝑈𝑐2
1 = 𝑈𝑐2

0 − Δ，然后进入下一次计算循环。当第𝑘次计算循环判断

|𝑄𝑐2
𝑘=1| ≤ ε，则认为此时电路达到稳态，并得 MISN 单元 2 的电压𝑈𝑐2

𝑘 。定义 MISN 单元不

均压度的表达式为： 

 𝛥𝑈2 =
|𝑈𝑐2−𝑈𝑐1|

𝑈𝑐1
× 100%  (6-25) 

 

图 6.11 不同电路参数偏差下 MISN 不均压度分析 

基于本节提出的均压分析模型，可分析不同占空比偏差和损耗偏差下 MISN 单元的不

均压度。以第三代样机的参数为例进行计算，结果如图 6.11 所示，其中 X 轴表示占空比

偏差（单位：ns），Y 轴表示损耗偏差（单位：W），Z 轴表示单元 2 的不均压度（单位：%），

散点对应迭代计算结果，曲面则是根据结算结果拟合得到的曲面。分析表明，当两单元之

简无损耗偏差时，不均压度随占空比偏差呈高次幂函数关系增长。在占空比偏差为 10ns时，

不均压度小于 5%；当偏差增至 30ns 时，不均压度升至 40%，将严重威胁电路的稳定运行。

类似地，在无占空比偏差的情况下，损耗偏差对不均压度的影响也呈现相似趋势，但在损

耗偏差为 3W 以内时，不均压度低于 10%。 

6.3 基于电流纹波检测的均压控制策略 

6.3.1 电感电流纹波与 MISN 不均压度的关系 

根据前述分析，MISN-PFC 变换器在较大参数偏差时的容错能力较弱，为维持 MISN

的电压均衡，需引入均压控制策略。传统的均压控制方法要求对所有的单元电压进行采样

[163]，然而，由于 MISN 各单元电位悬浮，需采用隔离式电压采样电路以确保测量准确性。

此外，三相 MISN-PFC 变换器的单元数量较多，例如第三代样机共计 9 个单元，基于直接

电压采样的均压控制将会占用系统较大硬件空间，从而降低了整体功率密度。 

根据模态分析可知，基于共同占空比控制的 PS-SPWM 方法通过控制单元电容依次投

入或旁路，实现了电感电流频率倍频，并将电感电压被单元电压𝑈𝑐箝位。因此，MISN-PFC

𝚫 
(%)

𝚫     (𝐖)
𝚫    (  )

  =     

     

   =      
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变换器电感的充磁和去磁由所有的 MISN 单元共同完成，电感电流中蕴含了所有单元电压

的信息。 

  

（a）0<D<1/4 （b）1/4<D<2/4 

  

（c）2/4<D<3/4 （d）3/4<D<1 

图 6.12 不同占空比范围电感电流纹波与单元电压对应关系（2 单元） 

2 单元 MISN-PFC 变换器占空比范围被划分为四个区间。图 6.12 展示了不同占空比区

间内电感电压和电感电流的波形，并标注了能够映射 MISN 各单元电压的模态及对应的电

流纹波。电流纹波的数学表达式如下所述： 

 𝛥𝐼1(𝜃) =

{
 
 

 
 
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 < 𝐷(𝜃) ≤

1

4
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1)(0.5 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

1

4
≤ 𝐷(𝜃) <

2

4
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1)(𝐷(𝜃) − 0.5)𝑇𝑠,

2

4
≤ 𝐷(𝜃) <

3

4
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1)(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

3

4
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

  (6-26) 

 𝛥𝐼2(𝜃) =

{
 
 

 
 
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 ≤ 𝐷(𝜃) <

1

4
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2)(0.5 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

1

4
≤ 𝐷(𝜃) <

2

4
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2)(𝐷(𝜃) − 0.5)𝑇𝑠,

2

4
≤ 𝐷(𝜃) <

3

4
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2)(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

3

4
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

  (6-27) 

对上述两式进行差值计算，可得： 

𝛥𝐼1(𝜃) − 𝛥𝐼2(𝜃) =

{
 
 

 
 
1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 ≤ 𝐷(𝜃) <

1

4
1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1)(0.5 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

1

4
≤ 𝐷(𝜃) <

2

4
1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1)(𝐷(𝜃) − 0.5)𝑇𝑠,

2

4
≤ 𝐷(𝜃) <

3

4
1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1)(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

3

4
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

 (6-28) 

根据(6-28)可知，电流纹波偏差𝛥𝐼2(𝜃) − 𝛥𝐼1(𝜃)与 MISN 单元电压偏差𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1呈正

比例关系。给定电感值𝐿 = 20μH和开关周期𝑇𝑠 = 16.7μs，图 6.13 给出了不同占空比下电

流纹波差值的变化曲线。当单元电压不均衡度从 10%下降至 3%时，电流纹波差值随之减

t

t
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小。这一结果表明，电流纹波差值可作为评估 MISN 电压均衡状态的有效指标。 

 
图 6.13 不同占空比下电流纹波差值曲线（2 单元） 

3 单元 MISN-PFC 变换器占空比范围被分为六个区间。图 6.14 展示了相应占空比区间

内的电感电压和电感电流波形，相应的电流纹波表达式分别为： 

 𝛥𝐼1(𝜃) =

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐3)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 ≤ 𝐷(𝜃) <

1

6
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1)(𝐷(𝜃) − 1/6)𝑇𝑠,

1

6
≤ 𝐷(𝜃) <

2

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1) (

1

2
− 𝐷(𝜃)) 𝑇𝑠,

2

6
≤ 𝐷(𝜃) <

3

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1) (𝐷(𝜃) −

1

2
) 𝑇𝑠,

3

6
≤ 𝐷(𝜃) <

4

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1) (

5

6
− 𝐷(𝜃)) 𝑇𝑠,

4

6
≤ 𝐷(𝜃) <

5

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐3)(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

5

6
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

  (6-29) 

 𝛥𝐼2(𝜃) =

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐3)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 ≤ 𝐷(𝜃) <

1

6
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2) (𝐷(𝜃) −

1

6
) 𝑇𝑠,

1

6
≤ 𝐷(𝜃) <

2

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2) (

1

2
−𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

2

6
≤ 𝐷(𝜃) <

3

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2) (𝐷(𝜃) −

1

2
) 𝑇𝑠,

3

6
≤ 𝐷(𝜃) <

4

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐2) (

5

6
−𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

4

6
≤ 𝐷(𝜃) <

5

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐3)(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

5

6
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

  (6-30) 

 𝛥𝐼3(𝜃) =

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐2)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 ≤ 𝐷(𝜃) <

1

6
1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐3) (𝐷(𝜃) −

1

6
) 𝑇𝑠,

1

6
≤ 𝐷(𝜃) <

2

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐3) (

1

2
−𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

2

6
≤ 𝐷(𝜃) <

3

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐3) (𝐷(𝜃) −

1

2
) 𝑇𝑠,

3

6
≤ 𝐷(𝜃) <

4

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐3) (

5

6
−𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

4

6
≤ 𝐷(𝜃) <

5

6

1

𝐿
(𝑈𝑖(𝜃) − 𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐2)(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

5

6
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

  (6-31) 
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（a）0<D<1/6 

 
（b）1/6<D<2/6 

 
（c）2/6<D<3/6 

 
（d）3/6<D<4/6 

 
（e）4/6<D<5/6 

 
（f）5/6<D<1 

图 6.14 不同占空比范围内电感电流纹波与单元电压的关系（3 单元） 
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将(6-30)和(6-31)分别与(6-29)作差可得电流纹波偏差为： 

 𝛥𝐼1(𝜃) − 𝛥𝐼2(𝜃) =

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
1

𝐿
(𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐2)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 ≤ 𝐷(𝜃) <

1

6
1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1) (𝐷(𝜃) −

1

6
) 𝑇𝑠,

1

6
≤ 𝐷(𝜃) <

2

6

1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1) (

1

2
− 𝐷(𝜃)) 𝑇𝑠,

2

6
≤ 𝐷(𝜃) <

3

6

1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1) (𝐷(𝜃) −

1

2
) 𝑇𝑠,

3

6
≤ 𝐷(𝜃) <

4

6

1

𝐿
(𝑈𝑐2 − 𝑈𝑐1) (

5

6
− 𝐷(𝜃)) 𝑇𝑠,

4

6
≤ 𝐷(𝜃) <

5

6

1

𝐿
|𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐2|(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

5

6
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

  (6-32) 

 𝛥𝐼1(𝜃) − 𝛥𝐼3(𝜃) =

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
1

𝐿
(𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐3)𝐷(𝜃)𝑇𝑠,   0 ≤ 𝐷(𝜃) <

1

6
1

𝐿
(𝑈𝑐3 − 𝑈𝑐1) (𝐷(𝜃) −

1

6
) 𝑇𝑠,

1

6
≤ 𝐷(𝜃) <

2

6

1

𝐿
(𝑈𝑐3 − 𝑈𝑐1) (

1

2
− 𝐷(𝜃)) 𝑇𝑠,

2

6
≤ 𝐷(𝜃) <

3

6

1

𝐿
(𝑈𝑐3 − 𝑈𝑐1) (𝐷(𝜃) −

1

2
) 𝑇𝑠,

3

6
≤ 𝐷(𝜃) <

4

6

1

𝐿
(𝑈𝑐3 − 𝑈𝑐1) (

5

6
− 𝐷(𝜃)) 𝑇𝑠,

4

6
≤ 𝐷(𝜃) <

5

6

1

𝐿
(𝑈𝑐1 − 𝑈𝑐3)(1 − 𝐷(𝜃))𝑇𝑠,

5

6
≤ 𝐷(𝜃) ≤ 1

  (6-33) 

基于上述表达式，可绘制 3 单元 MISN-PFC 变换器在不同占空比下电流纹波差值与单

元电压不均衡度的关系曲线，如图 6.15 所示，其中𝐿 = 20μH，𝑇𝑠 = 16.7μs。同样，当不均

压度减小时，电流纹波差值ΔI1(θ) − ΔI2(θ)或ΔI1(θ) − ΔI3(θ)随之减小。由于奇数单元两端

的占空比区间的电流纹波与电压偏差的单调关系与中间占空比区间相反，在获取电流纹波

后需注意其符号变化，以确保负反馈调节的正确性。当单元数继续增加时，通过类似的分

析过程即可获得所需电流纹波差值的表达式。 

 
图 6.15 不同占空比下电流纹波差值曲线（以单元 2 为例） 

6.3.2 基于电流纹波检测的均压控制实现方法 

根据上一节的分析，电感电流纹波可作为 MISN 均压状态的间接表征。基于这一结论，
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本节提出一种基于电流纹波检测的均压控制策略，其框图如图 6.16 红色部分所示。为了使

均压控制匹配原有的 MISN 电压控制环路，将 MISN 单元分为主、从两种单元，主单元指

MISN 电压环闭环控制的单元，从单元则采用共同占空比控制。均压控制通过检测电流纹

波获取从单元与主单元的电压偏差信息，然后使用 PI 环节计算得到占空比微调值Δ𝐷𝑥，将

其与共同占空比𝐷相加即得到从单元占空比𝐷𝑥。此外，为了减小均压环对电感电流平均值

的影响，需要保证 MISN 各单元占空比之和不变，故将共同占空比𝐷减去各从单元的占空

比微调值得到主单元占空比𝐷1。 

 

图 6.16 基于电流纹波检测的均压控制策略 

电感电流纹波的获取方式如图 6.17 所示，首先，FPGA 检测各单元四路驱动信号的上

升沿，并据此生成采样触发信号。随后，利用这些采样信号触发 DSP 的 ADC 模块，对电

感电流的峰值或谷值进行采样，并通过 DMA 将采样数据连续存储至预定数组中。最后，

根据前述定义的不同占空比区间电流纹波与驱动信号边沿的对应关系，对数组中缓存数据

进行处理，从而计算出所需纹波电流差值。 

 

图 6.17 电流纹波采样数据存储与处理流程图 

图 6.18 展示了 3 单元 MISN 采样触发信号获取方式，为了简化硬件采样端的逻辑设

计，以 MISN 各单元驱动信号上升沿作为采样触发信号，总数为4𝑁𝑐，对应电感电流所有

的峰值与谷值信息。得益于倍频效果，同一信息被采样两次。本章使用的DSP（TMS280049C）
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含有三路独立 ADC，可以同步对三相电感电流进行采样，每次 ADC 的工作持续时间（包

括采样保持与模数转换）设置在0.3𝜇𝑠左右。图 6.19 给出了2/6 < 𝐷 < 3/6范围内，边界点

和区间中点位置电感电流以及电感电压波形，以第三代样机（3 单元，40kHz）为例，电感

电流周期为4.17𝜇𝑠（240kHz）。然而，在边界处，电流占空比可能为 0 或 1，导致无法连续

采样峰值和谷值。为解决这一问题，在采样过程中引入了 ADC 完成标志位的判断：若发

生采样触发冲突，则表明当前电流纹波形状不适合采样，应予以屏蔽。此外，也可通过精

细调整采样点位置解决此问题，但考虑到硬件设计的通用性，本节不对此方法展开进一步

讨论。 

 

图 6.18 采样触发信号获取与电感电流对应关系 

 

（a）D=5/12（区间中点） 

 

（b）D=2/6（区间端点） 

图 6.19 同一占空比区间内电感电压与电感电流对比（2/6<D<3/6） 

除采样逻辑和均压控制算法外，电流采样的精度对均压控制效果至关重要。由于采样

目标为电流的峰值和谷值，采样电路的带宽需超过电感电流频率的 10 倍以上。针对第三
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代样机 240kHz 的纹波电流，本节选用了标称带宽为 5MHz 的 ACS37030 电流传感器。图

6.20 所示为样机工作时采样芯片输出信号的波形，电流探头测得的电感电流波形与电流采

样芯片输出信号基本重合，失真度较低。考虑到 MISN 器件采用硬开关工作方式，为减少

电磁干扰，必须尽量减小电流采样输出至 ADC 输入端口的回路尺寸。在实验中，采用同

轴线传输信号以优化抗干扰性能。 

 
图 6.20 电流采样效果对比 

图 6.21 展示了电压采样电路与纹波电流采样电路尺寸对比，隔离电压采样电路采用

NSi1311+OPA196 两级结构，将 MISN 单元电压转换成 0~3.3V 电压后输出至 ADC，同时

隔离电压采样需要同时配备隔离的 5V 供电模块，整个电压采样板尺寸约为

40mm*16mm*5.5mm。而电流采样电路采用 ACS37030+OPA196 两级结构，因其芯片无需

独立供电，采样板尺寸可缩减至 8mm*16mm*3mm。那么对于三相 MISN-PFC 变换器，基

于电压采样的方案需使用 9 块隔离电压采样板，而基于电流纹波采样的方案仅需 3 块隔离

电压采样板和 3 块电流采样板，总体积约为前者的 1/3，有效降低了硬件复杂度。 

 
图 6.21 不同均压控制策略采样电路体积对比 

6.4 实验验证 

基于第三代样机对本章提出的 MISN 均压分析模型以及均压控制策略进行验证。通过

实验测试发现，当使用同批次器件时，MISN 各单元之间的均压表现良好，可判定此时电

路不存在明显的参数偏差。为进一步分析系统在参数偏差下的性能，通过对从单元施加占
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空比偏差或在电容上并联电阻，模拟实际应用中可能出现的参数偏差，以评估其对均压度

的影响及控制策略的有效性。 

图 6.22 所示为不同占空比偏差下，MISN 从单元不均压度测试结果，虚线表示均压分

析模型计算值，菱形代表实验测试结果。实验结果与理论计算高度吻合，验证了所提模型

的准确性。对比空载以及满载下的数据可知，电感电流越大，MISN-PFC 变换器对参数偏

差越敏感，故仅需评估满载工况下的 MISN 均压性能。不同损耗偏差下 MISN 的不均压度

测试结果如图 6.23 所示，通过在从单元电容上并联电阻，定量控制损耗偏差，损耗偏差越

大，不均压度越大，且实验测试与模型计算结果误差较小。若将 5%的不均压度设为 MISN

的性能上限，则对应的最大允许占空比偏差为 10ns，最大损耗偏差为 1W。这一结果表明

MISN-PFC 变换器的容错能力有限，对参数偏差的兼容性有待提升。 

 
图 6.22 不同占空比偏差下 MISN 单元不均压度（𝛥𝐿𝑜𝑠𝑠 = 0） 

、  
图 6.23 不同损耗偏差下 MISN 单元不均压度（𝛥𝐷 = 0） 

为提高样机的鲁棒性并增强其对参数偏差的适应能力，加入基于电流纹波检测的均压

控制方法。图 6.24 展示了 2 单元工作时均压控制的调节过程。在初始条件下，从单元电压

偏高约 20V（不均压度 16.7%），在黑色虚线标示的时刻启用均压控制，在经过 3s 的调节

过程，MISN 重新达到均压的稳态。由于均压控制环路速度低于 MISN 电压环，主单元电

压在此期间保持基本稳定。 
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图 6.24 基于电流纹波检测的均压控制调节过程（2 单元） 

 

图 6.25 基于电流纹波检测的均压控制调节过程（3 单元） 

进一步验证 3 单元工作时均压控制效果，实验测试波形如图 6.25 所示。初始状态下，

从单元 2 电压偏低 10V（不均压度 8.5%），从单元 3 电压偏高 10V（不均压度 8.5%）。在

黑色虚线时刻加入均压控制后，经过约 4 秒的暂态调节，系统达到均压状态。实验结果表

明，该控制方法能够有效减小多单元间的电压偏差。 

为全面评估所提出的均压控制策略，在满载条件下对比了三种情况的均压效果：未加

入均压控制、基于电压采样的均压控制以及基于电流纹波检测的均压控制，测试结果分别

如图 6.26 和图 6.27 所示，以多个从单元平均不均压度作为纵坐标。实验数据显示，当占

空比偏差在 100ns 以内或损耗偏差在 5W 以内时，两种均压控制方法均能将不均压度抑制

在 2%左右，控制效果相当。这表明基于电流纹波检测的方法在性能上可与传统方法媲美，

同时在硬件实现上具有优势。 
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图 6.26 不同均压控制效果对比（𝛥𝐿𝑜𝑠𝑠 = 0） 

 
图 6.27 不同均压控制效果对比（𝛥𝐷 = 0） 

6.5 本章小结 

为了评估 MISN-PFC 变换器的电压均衡能力，本章聚焦 MISN 驱动信号以及单元损

耗，对变换器进行参数敏感性分析，评估电路参数发生偏差时系统的电压均衡性能。首先，

通过模态分析构建考虑占空比和损耗偏差的 MISN 充放电模型，从而定量评估参数偏差对

MISN 不均压度的影响。研究结果表明，当占空比偏差或损耗偏差超过某一阈值时，MISN

的不均压度会快速增加。针对上述不均压问题，本章提出了一种基于电流纹波检测的均压

控制策略。该控制策略基于电感电流纹波与单元电压之间的耦合关系，从电流纹波中提取

电压相关信息，并结合高速采样和信号处理技术，实现对 MISN 电压偏差的间接测量。与

传统基于电压采样的均压控制方法相比，本章提出的均压控制策略大幅减少了电压采样所

需的硬件负担，采样电路的尺寸减小超过 60%。根据实验测试结果，在占空比偏差范围

100ns 以内或损耗偏差范围 5W 以内的条件下，所提出控制策略能够将不均压度稳定控制

在 2%左右，与传统电压采样方案的控制效果相当，充分验证了所提策略在实际应用中的

有效性和可靠性。 
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第7章 总结与展望 

7.1 本文工作总结 

随着电动汽车技术的迅猛发展，动力电池容量持续提升，对大功率车载充电机（OBC）

的需求也日益增长。为在有限车载空间内提升供电能力，OBC 需在维持原有损耗与尺寸约

束的前提下提升传输功率，从而对其效率与功率密度提出了更高要求。本文面向 OBC 装

置对高效高功率密度大功率三相 PFC 变换器的需求，针对传统方案中电感与滤波器体积

过大，制约系统功率密度提升的问题，重点剖析了多电平拓扑在高效率高功率密度三相

PFC 应用中的优势，并提出一种更适用于车载应用的多电平方案。在此基础上，研究了所

述多电平方案的优化设计方法及控制策略。本文的主要创新点归纳为以下几方面： 

➢ 针对现有模块化的多电平拓扑在两级式 OBC 中因多母线结构而导致系统复杂度高、

低压电容体积过大的问题，本文提出一种新型的模块化感性开关网络 PFC 变换器及

其控制策略。该拓扑仅能够显著减小电感伏秒，提升变换器功率密度，而且具备高度

模块化的多电平单元和单母线结构。 

模块化单元结构可有效降低单元间的影响，有助于实现可靠的电路保护和冗余设计。

然而，此类拓扑通常引入多个直流母线，使用时需配套多路隔离 DC-DC 变换器，导致系

统结构复杂，并带来共模干扰及电容体积过大等问题。对此，本文在第二章中分析了现有

模块化的多电平拓扑的功率传输方式，揭示了单元模块化与直流母线结构之间的内在关联，

在此基础上提出了一种兼具模块化特性和单直流电压母线的多电平拓扑——模块化感性

开关网络（Modular Inductive Switching Network, MISN）变换器。针对该拓扑，本文进一

步研究了 MISN-PFC 变换器的工作原理，提出了适用于该电路的三环路控制策略及环路设

计方法。基于第一代 10kW 样机测试了该方案的性能，样机功率密度达到了 20kW/L，峰

值效率约 99%，初步验证了所提拓扑在三相高效高密度 PFC 应用中的优势。 

➢ 针对 MISN-PFC 变换器电路参数众多、缺乏系统性设计方法的问题，本文提出一种多

变量层级化协同设计方法，综合考虑变换器的损耗以及体积，能够根据效率目标高效

地确定实现变换器最优功率密度所需电路参数，其效率设计误差小于 10%。 

多电平 PFC 变换器涉及多个设计变量，如单元数、开关频率、器件耐压等级、无源元

件参数等。为实现高效率与高功率密度的目标，现有应用多以经验法为主，缺乏系统性优

化设计方法，未能充分挖掘多电平拓扑的潜力。此外，不同拓扑结构对设计方法具有显著

影响，需结合具体电路运行机制进行适应性调整，以保证设计与拓扑特性相匹配。针对这
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一问题，本文第三章针对 MISN-PFC 变换器的设计方法展开研究。首先建立了以 MISN 开

关器件为核心的损耗模型和关键元件的体积模型，揭示了参数之间的耦合机制。进而基于

层级化设计思想，将复杂的高维多目标优化问题分解为多个降维的子优化过程，在实现损

耗与体积协同优化的同时，显著降低了设计复杂度。与传统两电平变换器相比，MISN-PFC

变换器在损耗和无源元件体积方面均显著降低。优化后的第二代样机功率密度达到

26kW/L，满载效率提升至 99%，较第一代样机提高约 0.5%，且损耗设计误差控制在 10%

以内，有效验证了理论模型的准确性与所提设计方法的可行性。 

➢ 针对宽直流母线电压范围导致三相 MISN-PFC 变换器效率与功率密度下降的问题，

本文基于量化分析直流母线电压对电路元件损耗以及体积的影响，提出一种基于三电

平工频整流桥的拓扑优化方案，在保持原有高效率与高功率密度指标的同时，显著拓

宽了直流母线电压的调节范围。 

尽管宽直流母线电压范围有助于减小后级 DC-DC 变换器的电压增益范围，从而降低

其在充电过程中的能量损耗，但也会导致 MISN 电压应力升高和缓冲能量增大。定量分析

表明，当直流母线电压从 550V 提升至 900V 时，MISN-PFC 变换器主要元件（电感、MISN

电容、MISN 电路）的体积增大一倍以上，所需单元数增加至 16 个，所需器件数量翻倍。

为解决这一问题，本文第四章量化分析了直流母线电压对 MISN 的影响，揭示了工频整流

桥多电平调制对降低电压应力和缓冲能量的作用机理，并进一步提出采用阶梯波电平叠加

方法以减小 MISN 的电压应力和缓冲能量。在综合考虑实施复杂度与不同电平拓扑的优化

效果后，选用 T 型三电平结构对原方案进行拓扑优化。相较于两电平工频整流桥，采用三

电平工频整流桥的 MISN-PFC 变换器在 900V 母线电压下可实现电压应力与缓冲能量降低

约 60%，同时电路主要元件体积减少 50%。最后，研制了 550V~900V 宽直流母线电压范

围的第三代样机，其功率密度达到 24.6kW/L，满载 10kW 时效率约 99.1%，与第二代样机

指标相近。此外，该样机基于 200V GaN HEMT 构建 MISN，单元数减少了一半，进一步

降低了系统复杂度。 

➢ 针对 MISN-PFC 变换器在极轻载工况下因整流桥斩波角趋于饱和而引起的电压环路

振荡问题，本文基于功率传输模型揭示了仅使用基波频段控制 MISN 电压的局限性，

进而提出一种基于谐波功率补偿的极轻载控制策略，通过在谐波频段维持 MISN 功率

平衡，实现了 MISN-PFC 变换器全负载范围内稳定运行。 

在极轻载工况下，MISN-PFC 变换器的实际工作状态与理论分析存在较大偏差，并伴

随电压环路振荡。对此，本文第五章通过分析该工况下的功率传输特性，发现 MISN 损耗
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在输入功率中的占比显著上升，导致 MISN 端口电压基波分量增大，进而引起工频整流桥

斩波角增加。随着负载趋近于空载，斩波角逐渐接近其上限，造成直流母线电压环失效。

同时，因 MISN 电压环的频率响应特性对负载变化较为敏感，在空载附近也会出现环路失

效。因此，原有控制策略难以适用于极轻载工况，限制了三相 MISN-PFC 变换器的实际应

用。为解决该问题，本文提出一种基于谐波功率补偿的极轻载控制策略，通过在谐波频段

建立新的 MISN 功率传输路径，定向补偿 MISN 所需功率，从而实现 MISN 电压稳定。该

策略还能够将斩波角与功率控制解耦，确保直流母线电压环的稳定性。基于第三代样机进

行实验测试，所提控制策略有效解决了极轻载下的电压振荡问题，并通过负载跳变测试进

一步证明了系统具有良好的动态稳定性与控制策略切换可靠性。 

➢ 针对 MISN-PFC 变换器多单元电压采样电路体积大的问题，本文提出一种基于电流

纹波检测的均压控制策略，通过将电压检测转换为电流纹波检测，显著降低了均压控

制系统对硬件资源和物理空间的占用。 

由于 MISN 单元处于悬浮电位，传统均压控制方法需采用隔离型电压采样电路实现准

确采样，导致采样部分体积较大。对此，本文提出一种基于电流纹波检测的均压控制策略，

利用电感电流纹波与单元电压之间的耦合关系，并结合高速采样和信号处理技术，从电流

纹波中提取电压相关信息，实现对 MISN 电压偏差的间接测量。相较于传统电压采样方案，

该策略显著减轻了硬件复杂度，采样电路尺寸减小了 60%。根据实验测试结果，在占空比

偏差不超过 100 ns 或损耗偏差不超过 5 W 的条件下，该策略能够将 MISN 的不均压度控

制在 2%以内，控制效果与传统方法相当，验证了其在实际应用中的有效性与可行性。 
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7.2 后续研究展望 

MISN 多电平拓扑在减小磁元件体积和降低器件损耗方面优势显著，对提升三相 PFC

变换器的效率与功率密度具有重要意义。本文围绕 MISN-PFC 变换器在车载充电机中的应

用，重点开展了多电平电路拓扑设计、多目标多变量优化方法以及多电平 PFC 控制策略等

方面的研究，初步探索并部分解决了若干关键问题。然而，本研究仍存在一些有待深入探

讨的方面，包括：  

⚫ 在环路设计方面，本文目前主要基于连续 s 域方法分析了 MISN-PFC 变换器的环路

Bode 图，并据此进行控制器设计，尚未充分评估数字控制离散化对环路性能的影响。

后续研究可从 z 域角度直接开展离散环路分析与设计，以提升建模准确性，并可进一

步引入离散域控制策略，以改善系统的动态响应性能。 

⚫ 在参数设计层面，本文主要聚焦于效率与功率密度的优化。未来应对 EMI 抑制、辅助

电源设计、软启动机制等实际工程问题开展系统研究，以提升系统的实用性与可靠性。 

⚫ 本文通过工频整流桥的多电平化，在宽直流母线电压范围内实现了 MISN-PFC 变换器

的高效率和高功率密度。当前设计以最大直流母线电压确定 MISN 工作电压，后续可

研究在母线电压降低时动态调整 MISN 电压的控制策略，从而进一步提高低压工况下

的转换效率。 

⚫ 在极轻载稳压控制方面，本文采用谐波频段功率补偿实现了电压稳定。未来可基于不

同谐波电压的幅值与相位特性，结合斩波角动态优化谐波电流的注入策略，从而最小

化总谐波电流有效值，进一步提高控制精度与效率。 

⚫ 本文所建立的均压分析模型目前仅针对两单元结构，并主要考虑了占空比偏差和损耗

偏差两类参数。后续工作可扩展至更多单元情形，并考察更多类型的参数偏差对系统

均压性能的影响。 

⚫ 本文研究集中于 AC-DC 变换模式，然而对于车载充电机（OBC）应用，DC-AC 逆变

功能同样不可或缺。从原理上看，MISN-PFC 变换器具备双向运行能力，未来可重点

研究其在并网及离网条件下的双向运行机理与控制方法。 
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