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摘 要

随着快充技术和 USB PD协议的不断发展，充电电源对输出电压范围、转换效率

和功率密度提出了更高要求。传统两电平调压电路在宽输出范围应用中存在器件电压

应力高、开关损耗大以及磁性器件体积难以进一步压缩等问题，已逐渐难以满足高效

高密度适配电源的发展需求。三电平飞跨电容 Buck变换器具有降低器件电压应力、改

善输出波形质量和提高高频运行能力等优势，在宽范围调压场景中具有良好的应用潜

力。对于该拓扑而言，飞跨电容电压均衡是影响其稳定运行和性能发挥的关键问题。已

有研究表明，谷值电流控制在三电平飞跨电容 Buck 变换器中具备一定的自然均压潜

力，但在输出电压增益接近边界工作点时，电感电流纹波减小会导致谷值检测困难，进

而限制控制方法的适用范围。因此，围绕飞跨电容电压均衡机理及宽增益范围控制方

法开展研究，对三电平飞跨电容 Buck变换器在适配电源中的应用具有实际意义。

针对上述问题，本文首先分析了飞跨电容电压不均衡对三电平飞跨电容 Buck变换

器性能的影响，包括器件电压应力失衡、多电平输出特性退化、系统损耗增加以及动态

响应性能恶化等方面。在此基础上，在多种电流模式控制中选取峰值电流控制和谷值

电流控制两种典型的逐周期电流控制方法作为研究对象，建立了时域扰动传播模型，

推导了两种控制方式在次谐波振荡区间内所需的最小斜坡补偿条件；进一步结合飞跨

电容在不同模态下的充放电过程，建立了飞跨电容电压扰动递推关系，并对自然均压

能力进行了定量分析。结果表明，在三电平飞跨电容 Buck变换器中，峰值电流控制下

飞跨电容电压的自然均压能力具有负载相关性：仅在轻载范围内具备一定均压能力，

负载增大后均压能力逐渐丧失；谷值电流控制下，在本文分析的占空比 0<D<1的工作

范围内，飞跨电容电压扰动始终表现为收敛特性，因此能够实现与负载无关的自然均

压。

由前述分析可知，谷值电流控制相较于峰值电流控制在自然均压方面具有更好的

特性，因此更适合作为三电平飞跨电容 Buck变换器宽增益范围控制策略设计的基础。

然而，传统谷值电流控制在边界输出电压增益点附近仍存在电感电流纹波过小的问题，

进而导致谷值检测困难、控制失效，限制了其适用电压增益范围。针对这一问题，本文

通过对电感电流波形进行主动塑形，在不同电压增益内在线调整参与调制的工作模态

及其作用时间，使电感电流由传统锯齿波演变为具有平台特征的梯形波，从而提高低
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纹波区域的电流可检测性与控制可实现性。围绕不同增益区间的工作特点，本文分别

设计了适用于 0 < � ≤ 0.25、0.25 ≤ � ≤ 0.5、0.5 ≤ � ≤ 0.75 以及 0.75 ≤ � < 1 的

分区控制逻辑，并对各区间内的模态切换关系、电感电流纹波特性以及飞跨电容均压

能力进行了分析，最终实现了 0.02 ≤ � ≤ 0.98 的宽增益范围调节。

最后，本文搭建了三电平飞跨电容 Buck实验样机，对峰值电流控制、谷值电流控

制以及所提出的梯形波电流控制方法分别进行了实验验证。实验结果表明，峰值电流

控制下均压能力受负载影响、而谷值电流控制下可实现负载无关自然均压的分析结论。

所提出的梯形波电流控制方法能够在宽增益范围内实现稳定运行，不同输出电压增益

区间下的电感电流波形与理论分析结果一致，飞跨电容电压保持良好的均压状态；在

不同控制区间边界附近进行控制模式切换时，输出电压仅产生较小幅度的瞬态超调，

系统能够较快恢复稳定。上述结果表明，所提控制方法能够兼顾宽增益范围调节、飞跨

电容自然均压以及控制切换平滑性，为三电平飞跨电容 Buck变换器在宽范围输出适配

电源中的应用提供了实验依据。

关键词：三电平飞跨电容 Buck变换器；峰值电流控制；谷值电流控制；梯形波电流控

制；自然均压；宽增益范围PMIC内部资料 严禁外传
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Abstract

With the continuous development of fast-charging technologies and the USB Power

Delivery (USB PD) protocol, increasingly stringent requirements are imposed on power

adapters in terms of output voltage range, conversion efficiency, and power density.

Conventional two-level voltage regulation circuits suffer from high device voltage stress, large

switching losses, and limited potential for further reducing the size of magnetic components

in wide-output-range applications, and therefore can hardly satisfy the demands of high-

efficiency and high-power-density power adapters. Owing to its advantages of reduced device

voltage stress, improved output waveform quality, and enhanced high-frequency operating

capability, the three-level flying-capacitor Buck converter exhibits strong potential for wide-

range voltage regulation applications. However, for this topology, flying-capacitor voltage

balancing remains a key issue affecting stable operation and performance. Existing studies

have shown that valley current control has certain potential for natural voltage balancing in

the three-level flying-capacitor Buck converter. Nevertheless, when the output voltage gain

approaches boundary operating points, the inductor current ripple becomes very small, making

valley detection difficult and thereby limiting the applicable gain range of this control method.

Therefore, investigation of the flying-capacitor voltage balancing mechanism and wide-gain-

range control strategies is of practical significance for applying the three-level flying-capacitor

Buck converter in power adapters.

To address the above issues, this thesis first analyzes the influence of flying-capacitor

voltage imbalance on the performance of the three-level flying-capacitor Buck converter,

including unequal device voltage stress, degradation of multilevel output characteristics,

increased system losses, and deteriorated dynamic response. On this basis, among various

current-mode control methods, peak current control and valley current control are selected as

two representative cycle-by-cycle current control schemes for detailed investigation. A time-

domain perturbation propagation model is established, and the minimum slope-compensation

requirements of the two control methods in subharmonic oscillation regions are derived.

Furthermore, by combining the charging and discharging processes of the flying capacitor

under different operating modes, a recursive relationship for the flying-capacitor voltage

perturbation is established, and the natural voltage-balancing capability is quantitatively

analyzed. The results show that, in the three-level flying-capacitor Buck converter, the natural

voltage-balancing capability under peak current control is load-dependent: a certain balancing
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capability can only be maintained under light-load conditions, while the balancing capability

gradually disappears as the load increases. By contrast, under valley current control, within

the duty-cycle range of 0<D<1 analyzed in this thesis, the flying-capacitor voltage

perturbation always exhibits convergent behavior, thereby enabling load-independent natural

voltage balancing.

The above analysis indicates that valley current control exhibits superior natural voltage-

balancing performance compared with peak current control, and is therefore more suitable as

the basis for designing wide-gain-range control strategies for the three-level flying-capacitor

Buck converter. However, conventional valley current control still suffers from excessively

small inductor current ripple near boundary output-voltage-gain points, which leads to

difficulty in valley detection and even control failure, thus restricting its applicable gain range.

To overcome this limitation, a trapezoidal current control method is proposed. The proposed

method actively reshapes the inductor current waveform and online adjusts the participating

operating modes and their durations in different voltage-gain intervals, so that the inductor

current evolves from a conventional sawtooth waveform into a trapezoidal waveform with a

flat-top feature. In this way, current detectability and controllability in low-ripple regions are

significantly improved. According to the operating characteristics in different gain intervals,

piecewise control logics are designed for 0<M≤0.25, 0.25≤M≤0.5, 0.5≤M≤0.75, and

0.75 ≤ M<1, respectively. The modal transition relationships, inductor current ripple

characteristics, and flying-capacitor voltage-balancing capability in each interval are analyzed,

and a wide gain range of 0.02≤M≤0.98 is finally achieved.

Finally, an experimental prototype of the three-level flying-capacitor Buck converter is

built, and experiments are carried out to verify peak current control, valley current control,

and the proposed trapezoidal current control method, respectively. Experimental results

confirm the analytical conclusion that the voltage-balancing capability under peak current

control is load-dependent, whereas load-independent natural voltage balancing can be

achieved under valley current control. Moreover, the proposed trapezoidal current control

method achieves stable operation over a wide gain range. The inductor current waveforms in

different output-voltage-gain intervals agree well with the theoretical analysis, and the flying-

capacitor voltage remains well balanced. During control-mode transitions near the boundaries

of different control intervals, only small transient overshoot appears in the output voltage, and

the system quickly recovers to a stable state. These results demonstrate that the proposed

control method can simultaneously achieve wide-gain-range regulation, natural flying-
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capacitor voltage balancing, and smooth control transition, thus providing experimental

support for the application of the three-level flying-capacitor Buck converter in wide-output-

range power adapters.

KEY WORDS: Three-level flying-capacitor Buck converter; Peak current control; Valley

current control; Trapezoidal current control; Natural voltage balancing; Wide gain range
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论文标题 1 绪论

1

1 绪论

1.1 研究背景

1.1.1 电源适配器发展进程及现状

通信技术的进步使手机成为人们随时随地保持联系、获取信息和享受便利的重要

工具，全球手机用户量持续增长。如图 1- 1，根据全球移动通信协会（Global System for

Mobile communications Association，GSMA）预测，移动设备的全球产值将从 2025 年

的 7.55万亿美元增长到 2030年的 11.3万亿美元，届时对全球 GDP的贡献占比将超过

8.4%[1]。与此同时，全球手机充电类市场预计将从 2024年的 374.4亿美元增至 2030年

的 562.5亿美元，其中移动充电器市场有望达到 129.6亿美元，表明适配电源市场在未

来十年仍具有广阔的发展空间[2]。

图 1- 1 GSMA预测移动设备产值随年份的变化情况

在 2014年前，智能手机还处于发展初期，终端设备的电池容量还处于较低的水平，

这时电源适配器的标准主要以 5V/1A（5W）为主。但是随着移动互联网的大范围普及

以及终端硬件设备的功耗不断增加，5W的低功率输出已经远远满足不了终端设备的续

航需求。图 1- 2 整理了从 2012 年不同时期下各个厂家生产的电源适配器产品以及样

机输出功率的发展情况。在图中可以看到，在 2014年后，为满足对高输出功率的需求，

以高通 Quick Charge 协议以及各家厂商特定的终端私有协议为代表的快速充电技术飞

速发展。这一时期电源适配器的输出功率从 10W迅速上升至 20W、40W，并以更快的

速度向 65W、100W发展。并在 2020年代，电源适配器的功率已经攀升到了 240W，

更有激进的厂商提出了更大的 300W输出功率[4]。
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图 1- 2 近十五年电源适配器功率等级发展情况[5]

在高功率快充技术的发展进程中，电源适配器的核心模块——AC/DC变换器，主

要负责将网侧交流电转换为终端设备所需的直流电。然而，传统 AC/DC变换器高度依

赖硅（Si）基功率器件，受限于硅材料的物理特性，其开关频率通常被限制在 100kHz

左右。较低的开关频率迫使系统必须采用体积庞大的磁性元器件（如变压器、电感）与

储能电容。这种低转换效率与大体积的传统架构，已难以满足现代用户对设备快速补

能与极致便携性的双重需求。因此，如何设计兼具高效率与高功率密度的 AC/DC变换

器，已成为当前电源领域的核心研究方向。

为突破上述体积与频率瓶颈，第三代半导体材料氮化镓（GaN）的大规模商用提供

了关键技术路径。凭借卓越的高频开关能力与低导通损耗特性，引入 GaN 器件的变换

器可将开关频率拓宽至 1MHz，整机功率密度高达 44W/in³，实现了物理空间的跨越式

压缩。然而，GaN 器件的芯片级微型封装以及整机体积的急剧减小，无可避免地导致

了单位体积内热流密度的激增，带来了严峻的热管理挑战。因此，在现代适配器的设计

中，转换效率与功率密度呈现出深度的制约关系：唯有从源头上极致提升系统效率以

降低热损耗，方能在严苛的散热物理边界内实现极高功率密度的设计目标。

图 1- 3 梳理了近年来不同厂家推出的大功率（100W 以上）电源适配器商用产品

及研发样机的相关数据。图中横、纵坐标分别表示适配器的额定输出功率与裸板（PCBA）

功率密度。调研结果显示，拓扑架构的选择与功率等级密切相关：在 100~200W区间，
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样机普遍采用“Boost PFC + 软开关半桥（LLC 或 AHB）”的两级拓扑架构；而当输出

功率超过 200W时，为进一步提升输入端功率因数校正（PFC）环节的转换效率，前级

多演进为无桥图腾柱（Bridgeless Totem-Pole）拓扑。整体而言，上述样本的功率密度均

未能突破 60 W/in³，且整机峰值效率普遍受限于 96%以内。

图 1- 3 电源适配器指标调研[5]

在当前电源适配器系统中，整体架构通常可划分为前后两级：前级主要负责能量

输入侧的处理，而后级则实现宽范围输出电压调节（一般为 5–48V）。其基本结构如图

1- 4所示。输入端首先通过功率因数校正（Power Factor Correction, PFC）电路完成AC/DC

变换；随后，系统还需配置隔离型 DC/DC变换器，以满足输出侧安全隔离及电压调节

要求。根据 USB PD协议规范，后级电路需支持 5–48 V范围内的多档输出电压。

图 1- 4 适配电源两级架构

针对前级 AC/DC部分，已有研究通过引入多电平 PFC 拓扑以提升系统功率密度

并优化效率表现。在后级 DC/DC变换部分，现有主流实现方案主要包括三类：单级调
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压结构（如非对称半桥，Asymmetrical Half-Bridge,AHB）[17]、准两级调压结构（如 RDCX，

Regulated DC Transformer）[20]，以及传统两级调压架构[24]。

(a) (b)

(c)

图 1- 5 三种宽范围隔离型 DC/DC变换器拓扑

(a)单级结构 AHB (b)准两级结构 RDCX (c)两级结构 DCX级联调压电路

AHB拓扑是在反激式能量传递机理与非对称半桥结构基础上发展而来的一类变换

电路，具备一定的输出调节能力。在其运行过程中，励磁支路电流参与开关器件输出电

容的充放电过程，使原边功率器件能够在零电压条件下导通；同时，副边电流呈现出谐

振特性，从而在关断瞬间实现零电流切换。相较于传统反激式结构，该拓扑通过引入谐

振电容并与励磁电感形成能量交互通道，在一定程度上降低了磁性元件尺寸并提升功

率密度。不过，由于其控制方式依然依赖脉宽调制策略，在输入电压变化范围较大时，

软开关条件难以在整个工作区间持续满足。

RDCX（Regulated DCTransformer）属于一种典型的准两级变换结构，其示意形式

如图 1- 5(b)所示（图中仅对应其中一种实现方式）。该结构由固定变比的直流变压器级

（DCX）与独立调压单元串联构成。其中，DCX部分本质上为谐振型变换级，可在较

宽负载范围内实现原边开关器件的零电压开通以及副边同步整流器件的零电流关断，

因而具有良好的软开关性能。为实现输出电压的灵活调节，引入后级调压电路承担调

节功能，该部分通常采用 Buck、Boost或 Buck–Boost等基本拓扑形式。由于调压单元

仅处理总功率中的一部分，在调节范围较小的应用条件下，该结构能够兼顾较高转换

效率与功率密度。

面向 PD（Power Delivery）电源对宽范围输出调节的应用需求，可采用完整的两级
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变换架构以进一步优化系统性能。一种常见实现方式如图 1- 5(c)所示，其同样由 DCX

级与调压级构成，但区别在于调压单元位于 DCX之后，使得输出电压调节范围得到显

著扩展。然而，当调压级仍采用传统两电平电路时，由于其开关损耗较高且器件电压应

力较大，该类两级结构在整体效率及功率密度方面往往不具备优势，甚至可能劣于

RDCX方案。

为改善上述问题，可在调压级中引入多电平变换技术，通过降低器件承受电压并

优化开关过程，从而提升系统效率并进一步提高功率密度。

1.1.2 多电平电路研究现状

在多电平电路不断发展的进程中，现在主要存在三种多电平电路：二极管箝位型

（Neutral Point Clamped，NPC）[27]、级联 H桥型（Cascaded H-Bridge，CHB）[30]和飞

跨电容型（Flying Capacitor，FC）[33]，如图 1- 6 所示。

(a) (b)

(c)

图 1- 6 三种主要的多电平电路拓扑

(a)二极管箝位型(NPC) (b)级联 H桥型(CHB) (c)飞跨电容型(FC)

NPC拓扑通过直流侧电容分压，并借助箝位二极管将开关节点电压限制在中点电
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位，从而实现多电平输出。该拓扑具有器件电压应力低、输出波形质量好等优点，且工

程应用较为成熟。然而，随着电平数的增加，箝位二极管数量显著增加，导致电路复杂

度与损耗同步上升。同时，中点电压在轻载或动态工况下难以维持平衡，增加了控制系

统设计难度。此外，在高频工作条件下，二极管反向恢复效应会进一步降低系统效率。

因此，该拓扑主要应用于中高压电机驱动、新能源并网逆变器以及高压直流输电与无

功补偿等中高压大功率场景。

CHB拓扑通过多个 H桥单元级联实现电压叠加，每个单元通常由独立直流电源供

电，具有良好的模块化特性，易于扩展至更高电平数。但该拓扑对多路独立电源或隔离

供电结构的依赖，使系统体积与成本显著增加，同时容易引入较大的共模噪声，从而对

滤波器设计提出更高要求。此外，多电源之间的电压一致性控制也增加了系统复杂度，

因此在低压高功率密度 DC/DC应用中受到一定限制。

FC拓扑通过在开关器件之间引入悬浮电容，实现电压分级与叠加，其结构具有良

好的对称性，并且存在多种冗余开关状态，从而为飞跨电容电压的主动均衡提供了更

大的控制自由度。由于该拓扑为单直流母线结构，相较于 CHB拓扑，其共模噪声水平

通常较低。同时，FC拓扑无需额外箝位二极管或多路独立电源，整体结构更加简洁统

一。然而，在实际运行中，该拓扑可能出现器件电压分布不均的问题，因此需要引入额

外的电容电压均衡控制策略，从而增加控制复杂度。尽管如此，随着高频化与高功率密

度需求的不断提升，飞跨电容拓扑凭借其结构与性能优势，已逐渐成为低压高频 DC/DC

变换器领域的重要研究方向之一。

1.2 多电平飞跨电容电路相关控制的研究现状

1.2.1 多电平飞跨电容电路的电压模式控制研究现状

自 1992 年 Meynard 首次提出飞跨电容多电平变换器[33]并将其应用于大功率逆变

器以来，该拓扑结构得到了持续深入的研究。随着电力电子技术的发展，研究者逐渐将

飞跨电容拓扑由传统高压大功率应用拓展至小功率、高效率及高功率密度场景，如电

压调节模块（VR）、负载点电源（Point-of-Load，PoL）以及可穿戴电子设备等领域。

然而，随着应用场景的拓展，飞跨电容拓扑在实际运行中的一些关键问题逐渐显

现。研究表明，在传统载波移相调制策略下（如图 1- 7 所示），飞跨电容电压难以维持

理想的均衡状态，存在一定的不均压现象。该不均压问题会导致各开关器件承受的电
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压应力分布不均，从而可能使部分器件的电压超过其设计耐压范围，进而影响系统可

靠性，严重时甚至导致变换器失效。

(a) (b)

图 1- 7 相移载波控制下的控制框图与波形

针对飞跨电容拓扑固有的电压不均衡问题，已有研究在传统电压模式控制的基础

上提出了多种改进方法，以实现飞跨电容电压的稳定均衡。

(a) (b)

图 1- 8 引入均压环的相移载波控制下的控制框图与波形

其中，最常见的方案是引入飞跨电容电压反馈控制环路。具体而言，通过采样飞跨

电容电压，并将其与参考均衡电压进行比较，得到电压误差信号；该误差信号经比例积

分（PI）调节器处理后生成相应的补偿量，并进一步作用于占空比调制过程，从而动态
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调节电容的充放电过程，实现飞跨电容电压的均衡控制，如图 1- 8 所示。

1.2.2 多电平飞跨电容电路的电流模式控制研究现状

虽然电压模式控制[38]作为最早发展并广泛应用的控制方式之一，具有结构简单、

技术成熟等优点，但随着现代电源系统对过流保护能力、输入扰动响应速度以及动态

性能要求的不断提高，传统电压模式控制已难以满足高性能应用需求。因此，研究者逐

步引入电流信息，发展出多种电流控制策略[40]，以提升系统响应速度和控制带宽。

在电流控制方法中，发展较早的是平均电流模式控制（Average Current Mode Control,

ACMC）[42]。该方法在传统电压外环的基础上引入电流内环，通过检测电感电流的平均

值，实现对电流的精确调节，从而提升系统动态性能和抗扰能力。然而，在飞跨电容多

电平变换器中，该控制方式无法为飞跨电容电压提供内在的稳定机制，因此通常需要

额外引入电容电压均衡控制环路，以保证系统稳定运行。

除平均电流控制这类以开关周期为更新单位的控制方式外，还存在一类基于电流

瞬时值进行逐周期（cycle-by-cycle）调节的电流控制方法。在该类方法中，峰值电流控

制（Peak Current Control, PCC）[43]最早被提出，并在此基础上发展出谷值电流控制

（Valley Current Control, VCC）[50]、滞环电流控制（Hysteresis Current Control）[60]以及

可预测性电流控制（Predictive Current Control）[64]等其他多种控制方式[67]。

峰值电流控制通过在每个开关周期内检测电感电流的峰值，并与参考值进行比较，

当电流上升至设定阈值时关断开关，从而实现占空比调节。该方法通常采用双环结构，

其中外环为电压控制环，用于生成电流参考值，内环通过峰值比较实现快速电流调节。

然而，该控制方式在两电平变换器中已被证明存在固有的稳定性问题：当占空比大于

0.5时，系统容易产生次谐波振荡。类似地，在多电平变换器中，由于存在多段电压作

用区间，次谐波振荡问题同样会在特定占空比范围内出现。以三电平变换器为例，其不

稳定区间通常分布在 0.25~0.5以及 0.75~1。

为了统一描述多电平结构中的次谐波振荡条件，本文引入等效开关频率（Effective

Switching Frequency）与等效开关占空比（Effective Duty Cycle）两个概念。

等效开关频率是指在单位时间内开关节点电压发生有效变化的次数所对应的频率。

以三电平变换器为例，在一个开关周期内电感电流存在两次有效变化，因此其等效开

关频率为：

�eq = 2�� (1.1)
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其中，�� 为器件的实际开关频率。推广至 �电平变换器，其等效开关频率可表示

为：

�eq = (� − 1)�� (1.2)

相应地，等效开关周期为：

�eq = 1
�eq

(1.3)

在此基础上，定义等效开关占空比为在一个等效开关周期内，开关驱动信号有效

驱动电压作用时间所占的比例，即：

�eq = �on,eq

�eq
(1.4)

其中，�on,eq 为等效周期内开关驱动信号有效驱动电压作用时间。

基于上述定义，可以将多电平变换器中的次谐波振荡条件统一表述为：当等效开

关占空比满足�eq > 0.5 时，系统将进入次谐波振荡不稳定区域。

在两电平变换器中应用峰值电流控制时，为保证系统在占空比大于 0.5条件下的稳

定运行，通常需要引入斜坡补偿以抑制次谐波振荡。同样地，在多电平变换器中，若希

望实现更宽占空比范围内的稳定运行，也需要引入斜坡补偿来增强系统稳定性。

然而，斜坡补偿主要用于解决系统的次谐波振荡问题，并不能从根本上解决飞跨

电容电压的均衡问题。在峰值电流控制框架下，飞跨电容电压的平衡问题始终是研究

的重点。已经有人指出，在三电平飞跨电容变换器的峰值电流控制下，飞跨电容电压不

具备内在的自均衡能力，因此必须引入额外的控制策略以实现电压平衡。针对这一问

题，分别提出了两种典型的解决方案：一类方法[43]通过在电流参考值中引入补偿量，

对峰值电流控制量进行修正，从而实现飞跨电容电压的调节；另一类方法[45]则通过调

整两组开关占空比之间的时间间隔，改变飞跨电容的充放电时间，实现电压均衡。此

外，部分研究还提出了基于斜坡补偿改进的均衡方法。例如，可以通过对两组斜坡补偿

信号引入不同的斜率[45]，并将其作为调节量参与控制，从而在不改变基本控制结构的

前提下，实现飞跨电容电压的平衡。

谷值电流控制是一种基于电感电流谷值进行调节的电流模式控制策略。与峰值电

流控制不同，该方法在每个开关周期中检测电感电流的谷值，并将其与参考值进行比

较，当电流下降至设定参考值时触发开关导通，从而实现对占空比的调制控制。

相较于峰值电流控制，谷值电流控制在次谐波振荡特性上呈现出不同的稳定性边
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界。研究表明，在谷值电流控制策略下，当等效占空比满足�eq < 0.5 时，系统进入次

谐波振荡不稳定区域。

关于谷值电流控制在多电平变换器中的应用，其研究最早可追溯至 2009年在三电

平 Buck变换器中的探索性工作[50]。该研究首次指出，在谷值电流控制下，飞跨电容电

压可以表现出一定的“自然均压”现象，即在未引入额外均衡控制环路的情况下，电容电

压能够趋于稳定。然而，该工作主要停留在现象观察层面，并未对其背后的数学模型与

物理机理进行深入分析。

随着后续研究的推进，在此基础上进一步拓展了谷值电流控制的应用范围[51]，将

其自然均压特性推广至更宽的输入电压和负载范围，并对该现象给出了初步的数学解

释。这类研究普遍认为，谷值采样点位于电感电流下降阶段，其调制过程能够在一定程

度上影响飞跨电容的充放电时间分配，从而形成一种“弱反馈调节机制”，使电容电压偏

差逐步收敛。

尽管如此，现有研究仍主要基于近似分析或特定工作条件，对谷值电流控制下飞

跨电容电压自然均衡的内在机理缺乏系统性、统一性的理论解释。特别是在不同负载

条件下，该自然均压机制的适用范围及其稳定性边界尚未得到充分阐明[55]。因此，对

谷值电流控制在三电平飞跨电容变换器中的电压均衡机理进行深入分析，对于完善其

理论体系并指导实际工程设计具有重要意义。

滞环电流控制是一种基于电流误差带的非线性控制策略，其基本思想是将实际电

感电流与参考电流进行比较，并设定一个上下滞环带。当电感电流峰值超过上限阈值

时关断开关，当电感电流谷值低于下限阈值时导通开关，从而使电流始终在滞环带内

波动，实现对电流的快速调节。这种控制方法无需传统 PWM调制器，属于一种自适应

的变频控制方式，其开关频率由系统参数及负载条件决定。然而，滞环电流控制的开关

频率不固定，易导致电磁干扰（EMI）设计复杂，并增加滤波器设计难度。此外，在高

频应用或多电平拓扑中，由于开关状态数量增加，控制逻辑复杂度显著提升。同时，在

飞跨电容多电平变换器中，虽然滞环控制能够快速调节电流，但其对飞跨电容电压的

调节能力有限，难以在无附加控制的情况下实现电压均衡。暂时在多电平电路中并未

很大规模应用。

可预测性电流控制，通常基于模型预测控制（Model Predictive Control, MPC）思想，

是近年来在电力电子领域逐渐发展起来的一类先进控制方法。该方法通过建立变换器
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的离散时间数学模型，对系统未来一个或多个开关周期内的状态进行预测，并基于优

化目标函数选择最优的开关状态或控制量，从而实现对电流或电压的精确调节。

和上述的三种电流模式控制方法不同，可预测性电流控制直接在每个采样周期内

对所有可能的开关状态进行评估，通过最小化目标函数（如电流误差、电压偏差或开关

损耗等）来确定最优控制决策。因此，该方法能够在多变量耦合系统中实现多目标优化

控制，具有响应速度快、控制精度高以及结构灵活等优点。

面对多电平变换器这一类系统存在多个开关状态以及飞跨电容电压和电感电流具

有一定关系的系统，以往的电流控制方案往往不能准确的计算反应变量之间的关系，

但是可预测性电流控制可以通过在目标函数中引入飞跨电容电压误差项，实现电流控

制的目标为电压均衡，从而在理论上具备良好的控制性能。

然而，该方法在实际应用中也存在一定局限性。一方面，其控制性能高度依赖于系

统模型的准确性，模型误差可能导致预测偏差，目前对于多电平飞跨电容变换器电流

控制模型尚未达到和该控制匹配的准确性；另一方面，随着电平数增加，开关状态组合

呈指数增长，导致计算复杂度显著提高，对控制器运算能力提出较高要求。此外，预测

控制通常工作于较高采样频率，对硬件实现和实时性要求较高，这在高频、小型化电源

系统中仍面临一定挑战。

1.3 本文主要研究内容

本文围绕适配电源对高效、高功率密度的需求展开研究，分析了适配电源的主流

方案，并提出通过引入多电平技术来突破功率密度和效率的瓶颈。进一步地，本文探讨

了应用于三电平飞跨电容变换器的峰值电流控制与谷值电流控制在实现飞跨电容电压

自然均衡方面的效果。基于不同电流控制下自然均压效果的分析，本文提出了应用于

宽增益范围的梯形波电流控制方案，并搭建了实验样机进行测试，针对实验中遇到的

具体问题进行了深入分析与研究。本文的主要研究内容如下：

首先，本文回顾并调研了国内外学术界和工业界在适配电源应用领域的研究现状。

通过分析现有方案的瓶颈，特别是在功率密度、效率、输出电压范围等方面的限制，本

文提出引入多电平技术来优化适配电源的拓扑结构，以满足宽输出电压范围和高带宽

需求的同时，提升功率密度与转换效率。为确保多电平飞跨电容变换器的稳定运行，本

文进一步调研了不同的电流控制方案，并评估其在实际应用中的可行性与性能。
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其次，针对适配电源的高效、高密度需求，本文选择了三电平飞跨电容变换器作为

研究对象。为了实现满足 PD协议宽范围输出的要求，本文分析了传统载波移相控制

下，飞跨电容电压不均衡问题对开关管应力的影响，调研了峰值电流控制和谷值电流

控制两种方法。通过对这两种控制方法下飞跨电容电压均衡能力的数学建模与计算，

本文得到以下结果：峰值电流控制在轻载条件下具备一定的电压均衡能力，但在重载

条件下无法实现均压；而谷值电流控制则在所有负载情况下均能实现有效的电压均衡。

接着，基于上述计算结果，本文提出了基于谷值电流控制的梯形波电流控制方案，

旨在应用于宽增益范围的多电平变换器。该方案能够在保证高效率与高功率密度的同

时，有效解决飞跨电容电压均衡的问题。

最后，本文搭建了实验样机，并对控制方案进行了实验验证，分析了实验过程中遇

到的问题，并提出相应的解决策略。随后，针对，并对该梯形电流模式控制进行稳态实

验验证制环流，并通过对比实验验证。

最后，对全文进行总结，并对后续待解决的问题进行展望。
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2 不同电流控制下飞跨电容电压均压效果分析

2.1 飞跨电容电压不均压所带来的问题

2.1.1 器件电压应力失衡

在理想工作状态下，多电平飞跨电容变换器中各飞跨电容电压应维持在预期均衡

值，从而实现对功率器件电压的均匀分配。然而，当飞跨电容电压发生偏移时，原有的

电压分配关系被破坏，如图 2- 1 所示，导致部分开关器件承受的电压应力显著增加。

尤其在高频运行条件下，受限于开关周缩短及寄生参数影响增强，飞跨电容电压难以

及时完成动态均衡；同时，在宽输入输出范围内，由于系统工作点变化引起的充放电路

径不对称，该电压偏移现象将进一步加剧。

(a) (b)

图 2- 1 飞跨电容均压与不均压对开关管应力的情况

电压应力的不均衡不仅会使部分器件工作在超过其额定耐压的状态，还会降低整

体系统的电气安全裕度，增加器件击穿风险。同时，在采用宽禁带器件（如 GaN或 SiC）

的场合，由于其过压容限较低，该问题将进一步放大，从而对系统可靠性产生不利影

响。因此，飞跨电容电压的稳定均衡对于保障器件安全运行具有重要意义。

2.1.2 多电平输出特性退化

飞跨电容电压的不均衡将直接影响多电平变换器的输出电平结构。在理想情况下，

多电平输出应呈现等间距分布的阶梯波形，各电平之间满足严格的电压比例关系，从

而有效降低输出电压纹波，减小开关瞬态电压变化率（��/��），并改善系统的电磁干

扰（EMI）性能。然而，当飞跨电容电压偏离其设计值时，原有的电压分布关系将被破

坏，各电平之间的电压间隔发生不均匀变化，导致输出电压波形出现畸变。

进一步分析可知，电平间隔的不一致会使输出阶梯波形偏离理想对称结构，从而
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引入额外的低次与高次谐波分量，使总谐波失真（Total Harmonic Distortion, THD）显

著增加。同时，由于不同电平之间的电压跃迁幅值发生改变，部分电平转换过程中的电

压跳变量增大，导致局部电压变化率（��/��）上升，从而增加高频分量含量，进一步

恶化系统的电磁干扰性能。

在极端情况下，当飞跨电容电压严重失衡时，部分中间电平可能无法有效建立，使

输出波形等效表现为较低电平数的运行特性，从而削弱多电平拓扑在降低电压应力和

改善波形质量方面的优势。

此外，电压阶梯分布的不规则性还会对负载侧产生不利影响。例如，在电机类负载

中可能引入额外的转矩脉动；在电源系统中则会增加输出滤波器的设计难度，并可能

导致系统等效输出特性发生偏移，进一步影响动态性能与电磁兼容表现。

因此，飞跨电容电压的不均衡不仅会导致输出电压波形质量下降，还会从谐波特

性、电磁干扰及负载适配等多个方面影响系统性能。维持飞跨电容电压的稳定均衡，是

充分发挥多电平变换器性能优势的关键前提。

2.1.3 系统损耗增加与效率下降

飞跨电容电压不均衡会改变变换器内部的电压和电流分布，使部分开关器件偏离

其最优工作状态，从而导致系统损耗增加。一方面，不均衡电压会破坏软开关条件（如

零电压开通或零电流关断），使开关过程中的能量损耗显著上升；另一方面，电流分布

的不对称也会增加导通损耗及磁性器件损耗。

此外，在宽负载范围运行时，该不均衡现象会进一步恶化，飞跨电容电压均衡特性

与负载条件密切相关。在重载工况下，由于电感电流幅值较大，飞跨电容在各模态下的

充放电电流显著增加。当不同模态之间存在微小的时间或电流不对称时，其对应的电

荷不平衡量将被放大，从而导致电容电压偏移更加明显。

另一方面，在轻载工况下，由于电感电流幅值较小，飞跨电容的充放电电流减弱，

其电压调节能力下降，使得电压偏差难以及时修正。特别是在断续导通模式（DCM）

下，电感电流存在间歇为零的区间，在此期间飞跨电容无法参与有效的能量交换，进一

步削弱了电压均衡能力。

因此，飞跨电容电压不均衡问题在轻载与重载工况下均可能加剧，但其机理有所

不同：轻载条件下主要受限于调节能力不足，而重载条件下则表现为电荷不平衡的放

大效应。从提高系统效率的角度出发，抑制飞跨电容电压偏移具有重要意义。
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2.1.4 系统稳定性与控制复杂度问题

飞跨电容电压的不均衡不仅会影响变换器的稳态性能，还会对系统的动态响应特

性产生重要影响。在理想情况下，飞跨电容电压应在外部扰动（如输入电压或负载突

变）发生后能够快速恢复至其平衡值，从而保证系统在不同工作状态之间实现平滑过

渡。然而，当飞跨电容电压存在偏移且缺乏有效调节机制时，其动态恢复过程将受到明

显制约。

一方面，电容电压偏差会改变各开关模态对应的等效电压分布，使得实际作用于

电感的电压与控制器设计时所假定的理想模型之间产生偏差，从而降低控制策略的准

确性；另一方面，电压不均衡会导致能量传递路径在动态过程中呈现不对称性，使系统

在扰动响应过程中引入额外的电压或电流波动，进而延长动态调节时间。

从控制系统角度来看，飞跨电容电压的不均衡可等效为引入一个附加的状态扰动

变量。由于该变量的动态变化通常慢于主功率回路（如电感电流）的响应速度，其与主

控制变量之间形成多时间尺度的耦合关系。这种耦合效应可能导致系统等效模型偏离

原有设计假设，从而在一定程度上降低系统的动态性能。

进一步而言，在闭环控制系统中，该附加状态变量可能对系统的稳定裕度产生影

响。例如，在大信号扰动或参数变化条件下，电容电压的滞后恢复可能引起系统响应超

调增大或收敛速度下降。在部分工况下（如宽输入输出范围或轻载条件），由于飞跨电

容的调节能力减弱，其动态恢复过程进一步变慢，使上述影响更加明显。

因此，在控制策略设计中，需要充分考虑飞跨电容电压动态特性对系统响应的影

响，通过合理的调制方法或均衡机制，减弱其对系统动态性能的不利作用。

为缓解上述问题，对于飞跨电容电压均衡的控制研究工作在此之前已有很多[74]，

工程上通常引入飞跨电容电压检测与主动均压控制策略。例如，通过冗余开关状态选

择实现电容的定向充放电，或基于电流调制方法调节各状态的作用时间，从而在控制

层面对电压偏差进行补偿。这类方法能够在一定程度上改善飞跨电容的电压分布，并

提升系统的动态稳定性。然而，其代价在于需要增加额外的电压采样电路和控制环节，

使控制结构更加复杂，同时对控制器的运算能力、采样精度及实时性提出更高要求。此

外，多控制回路之间的相互耦合还可能带来新的稳定性问题，增加系统设计与调试难

度。

因此，从系统整体优化的角度出发，实现飞跨电容电压的自然均压特性具有重要

PMIC内部资料 严禁外传



论文标题 2 不同电流控制下飞跨电容电压均压效果分析

16

意义。所谓自然均压，是指在无需额外电压闭环控制的情况下，依靠拓扑结构与控制策

略本身，使飞跨电容电压在不同工作状态下自动趋于平衡。该方法不仅能够显著简化

控制系统结构，降低实现成本，还可以减少控制变量之间的耦合，提高系统的动态响应

速度与稳定性，是多电平飞跨电容变换器设计中的关键研究方向之一。

2.2 峰值电流控制下飞跨电容电压均压效果分析

2.2.1 峰值电流控制特征

峰值电流控制（Peak Current Control, PCC）通过在每个开关周期内对电感电流的

峰值进行检测，并与参考电流进行比较，当电感电流上升至设定阈值时触发开关关断，

从而实现对开关导通时间的调节，进而完成占空比控制。

该控制方法通常采用双环控制结构，其中外环为电压控制环，用于调节输出电压

并生成电流参考值；内环为电流控制环，通过对电感电流峰值的逐周期比较，实现快速

的电流调节，如图 2- 2 所示。

图 2- 2 三电平飞跨电容 Buck电路的峰值电流控制框图

峰值电流控制在特定工作区间内存在次谐波振荡（Subharmonic Oscillation）问题。

在三电平 Buck 变换器中，该不稳定现象通常出现在等效开关占空比大于 0.5 的工作
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区间内。当占空比超过该临界值时，系统在逐周期调节过程中容易产生扰动累积，从而

引发次谐波振荡。

为抑制上述不稳定现象，通常需要在电压外环生成的电流参考值中引入斜坡补偿

（Slope Compensation）。具体而言，通过叠加一个适当斜率的补偿信号，使得电流比较

过程在每个开关周期内具有额外的稳定调节能力，从而改善系统的动态特性并消除次

谐波振荡。

在引入斜坡补偿后，峰值电流控制的稳定工作范围得到拓展，使其能够在更宽的

等效占空比区间内实现稳定运行。因此，从输出电压增益角度来看，峰值电流控制在加

入斜坡补偿后，其可实现的稳定增益范围相应扩大。

对于三电平飞跨电容 Buck 电路而言，在应用峰值电流控制时，除系统稳定性之

外，飞跨电容电压能否维持均衡同样是一个关键问题。这是因为飞跨电容电压的均衡

状态不仅直接关系到各开关器件的电压应力分配，还会影响变换器的输出波形质量及

整体运行可靠性。因此，仅从控制器能够实现稳压或抑制次谐波振荡的角度评价峰值

电流控制是不充分的，还需要进一步考察其对飞跨电容电压均衡的影响。

为此，有必要建立相应的数学模型，并通过具体公式对飞跨电容在不同工作模态

下的充放电过程进行定量分析，从而判断峰值电流控制条件下飞跨电容电压是否具备

自然均压能力，以及其均压效果受哪些因素影响。

2.2.2 峰值电流控制下均压效果数学公式推导

为了更加清晰地描述不同控制策略在三电平飞跨电容 Buck 变换器中的工作机理，

本章首先从拓扑的基本运行过程出发，对其工作状态进行划分。具体而言，在一个开关

周期内，三电平飞跨电容 Buck 电路可分为四种典型工作模态，如图 2- 3(a)~(d)所示。

各模态对应不同的开关组合及能量传递路径，从而决定了电感电流的上升与下降斜率。

后续分析均基于上述模态及其编号展开，以保证控制逻辑描述的一致性与严谨性。

(a) (b)
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(c) (d)

图 2- 3 三电平飞跨电容 Buck电路的四种模态图

基于图 2- 3 所定义的四种工作模态，可以进一步构建峰值电流控制下的典型波形，

包括开关节点电压 ���、电感电流 ��与控制电流 ��，以及两组主动开关管的驱动信号

波形 S11与 S21。对于三电平 Buck 变换器而言，占空比 � = 0.5 是一个重要的边界

工作点。在该边界点两侧，变换器主导参与调制的工作模态组合发生变化，其对应波形

如图 2- 4 所示。

(a) (b)

图 2- 4 峰值电流控制下三电平电路两种占空比区间工作方式

(a) 0 < � < 0.5 (b) 0.5 < � < 1

与两电平 Buck 电路类似，为了使三电平 Buck 电路在等效占空比大于 0.5 的输

出电压增益区间内仍能够实现稳定运行，需要引入斜坡补偿以抑制次谐波振荡。对于

两电平变换器而言，斜坡补偿量通常可通过时域分析方法进行确定，即在稳态工作点

附近引入电感电流的微小扰动，并分析该扰动在若干开关周期内的演化过程。当扰动

随时间逐渐衰减时，系统处于稳定状态；反之，若扰动呈发散趋势，则表明系统存在次

谐波振荡。基于该扰动的收敛性条件，可以推导出所需的最小斜坡补偿量。三电平变换
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器仍可采用类似的分析思路，即通过建立电感电流在各工作模态下的分段变化关系，

并对微小扰动在周期之间的传递过程进行分析，从而得到保证系统稳定运行所需的斜

坡补偿条件。

以占空比区间 0 < � < 0.5 为例，图 2- 5(a)展示了电感电流在时域内各关键时刻

的扰动变化过程。在稳态工作点的基础上，于开关周期起始时刻对电感电流叠加一个

微小扰动 ��[0]，即实际电感电流相对于稳态值产生一个初始偏移量 ∆��[0]。在随后的

一个开关周期内，电感电流按照各工作模态对应的电压作用规律进行分段变化。当开

关周期结束（� = ��）时，电感电流的终值相对于稳态周期末电流值将产生新的偏移量，

记为 ∆��[��]。

(a)

(b)

图 2- 5 峰值电流控制下叠加微小扰动后的电感电流波形

(a)未添加斜坡补偿的电感电流波形 (b) 添加斜坡补偿的电感电流波形

根据该工作区间内各模态对应的电压关系，可以得到电感电流在不同阶段的变化

斜率分别为：
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�1 = ���−���−��

�
(2.1)

�2 = ��
�

(2.2)

�3 = ���−��

�
(2.3)

基于图 2- 5(a)所示电感电流波形的几何关系，并结合初始扰动 Δ��[0]在一个开关

周期内的传播过程，可以推导出开关周期结束时电感电流偏移量 Δ��[��]与初始偏移量

Δ��[0]之间的关系为：

Δ��[��] = �
1

2−�
Δ��[0] (2.4)

进一步地，经过 �个开关周期后，电感电流扰动的递推关系可表示为：

Δ��[���] = �
1

2−�

�
Δ��[0] (2.5)

由上式可见，当 0.25 < � < 0.5 时，有

�
1

2−�
> 1 (2.6)

此时扰动量将随开关周期不断放大，即系统处于发散状态，从而产生次谐波振荡。

因此，在未引入斜坡补偿之前，峰值电流控制在该工作区间内无法保持稳定运行。

为抑制次谐波振荡，需要在电流参考值中引入斜率为 ��的斜坡补偿信号，如图

2- 5（b）所示。按照相同的扰动分析方法，可重新得到加入斜坡补偿后一个开关周期末

的电感电流偏移量与初始偏移量之间的关系为：

Δ��[��] =
�+���

��
1

2−�+���
��

Δ��[0] (2.7)

相应地，经过 �个开关周期后的扰动递推关系为：

Δ��[���] =
�+���

��
1

2−�+���
��

�

Δ��[0] (2.8)

为了使系统中的扰动逐周期衰减，即保证系统处于收敛状态，需要满足：

�+���
��

1
2−�+���

��

< 1 (2.9)

由此可以得到消除次谐波振荡所需满足的斜坡补偿斜率条件为：

�� ≥ ��

4�
(2.10)

在确定斜坡补偿斜率之后，可以进一步对稳态条件下峰值电流控制的工作波形进
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行时域推导，以分析飞跨电容电压扰动在开关周期之间的演化规律。具体推导过程基

于变换器的稳态工况展开。

首先，假设飞跨电容在理想均压状态附近叠加一个微小电压扰动 Δ���[0]。在该扰

动作用下，飞跨电容电压偏离其稳态平衡值，从而改变各工作模态下开关节点电压的

实际取值。由于开关节点电压发生变化，电感两端电压及其对应的电流变化斜率也将

随之改变，进而导致一个开关周期内飞跨电容在不同模态下的充放电电荷量发生偏移。

这种电荷量的不平衡会在飞跨电容上累积，并在一个开关周期结束后转化为新的电压

偏移量。因此，在时刻 � = ��时，飞跨电容电压将产生新的扰动，记为 Δ���[��]。图

2- 6 给出了初始电压扰动 Δ���[0]作用下，开关节点电压 Vsw、电感电流 iL以及流过

飞跨电容的电流 icf在一个开关周期内的演化过程。

图 2- 6 峰值电流控制下飞跨电容叠加微小电压扰动之后的相关波形

为了建立 Δ���[��]与 Δ���[0]之间的关系，需要首先对分析过程中涉及的关键物

理量进行定义。

在叠加初始电压扰动 Δ���[0]后，各模态下电感电流的变化斜率将发生相应改变。

根据电感两端电压关系，各阶段的电流变化斜率为：

�1,��� = ���−(���+Δ���[0])−��

�
(2.11)
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�2,��� = ��
�

(2.12)

�3,��� = (���+Δ���[0])−��

�
(2.13)

进一步地，为描述一个开关周期内电感电流的关键状态点，定义三个谷值电流分

别为：

��[0], ��
��

2
, ��[��]

以及两个对应的峰值电流：

��,peak1, ��,peak2

根据叠加飞跨电容电压扰动之后的电感电流波形的几何关系可以计算得到两段占

空比的数学关系：

�1 = � ⋅ 2���+(1−2�)��

2���+(1−2�)��−2Δ���[0]
(2.14)

�2 =
4� � 1

2

2
��

2 (1−2�)���−
1
2
Δ���[0] �� �2��

2

2���+(1−2�)��−2Δ���[0] 2���+(1−2�)��+2Δ���[0]
(2.15)

下一步可以计算得到电感电流谷值量与峰值量：

定义

� = 2��� − 2��� + �� (2.16)

� = � − 1
2

(2.17)

Δ�0 = Δ���[0] (2.18)

� = ����� − �ref (2.19)

三个电流值可分别整理为：

��
��
2

= �1
� � 2Δ�0

(2.20)

��,peak1 = �2
�−2Δ�0

(2.21)

��,peak2 = �3
� 2Δ�0 � 2Δ�0

(2.22)

其中，

�1 =− 2����2��
2 + 4��� ���Δ�0 �� − 2 ���� �refΔ�0 � (2.23)

�2 = 2���� − 2����
2�� + 2�ref��� − 2�refΔ�0 (2.24)

�3 =− 4��2��
2 + 8�� ������� − �ref� + ��Δ�0

4
� �ref�

2
�� − 4�2���

3�� +

4�ref�2��
2 − 4�refΔ�0

2 (2.25)
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在确定飞跨电容充放电对应的作用时间及该阶段电流的平均值之后，便可以进一步

计算一个开关周期内飞跨电容的充电电荷 ��与放电电荷 ��。其中，二者分别由对应

模态下飞跨电容电流的平均值与作用时间相乘得到。

�A = ��[0]+��,peak1

2
�1�� (2.26)

�B = ��[��/2]+��,peak2

2
�2�� (2.27)

因此，在一个开关周期内，飞跨电容的净电荷变化量可表示为充电电荷 ��与放电

电荷 ��之差，即

Δ� = �� − ��

同时取斜坡补偿斜率

�� =
��

4�
其中，电流参考值 �ref并非一个独立变量，其本质上与变换器输出负载电流 ��密

切相关，因此可以结合电感电流纹波及相应时域关系，对其进一步等效表示为输出电

流与纹波量的函数。

根据电容电压与电荷变化之间的关系，经过一个开关周期后，飞跨电容电压扰动

满足

Δ���[��] = Δ���[0] + Δ�
��

(2.28)

其中，�� 为飞跨电容容值。飞跨电容在一个开关周期后的电压扰动由初始扰动

Δ���[0]以及该周期内的净充放电荷量共同决定。

在“小扰动条件 Δ���[0] ≪ ��”下做一阶线性化，整理成

Δ� = � ∗ Δ���[0] = ���Δ���[0] �� 8�3+8�2��−14�2−6���+5� +4���(5−4�)
���(4�−3)2 (2.29)

即可得到一阶递推关系

Δ���[��] ≈ 1 �
��

Δ���[0] (2.30)

� = ��� �� 8�3+8�2��−14�2−6���+5� +4���(5−4�)
���(4�−3)2 (2.31)

在递推系数 �的表达式中，仍包含若干需要进一步物理化处理的参数。

此外，电感 �作为变换器的关键设计参数，通常在系统设计初期便已确定，其取值

并非任意变化，而是需要结合纹波指标、开关频率及负载范围进行综合设计。从工程设
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计经验来看，为兼顾动态响应与电流纹波，电感参数通常按照最大电感电流纹波不超

过输出电流的约 20%进行选取。

���������� = 20%��_���� (2.32)

其中， Io_rate为额定输出电流，Iripplemax为最大电感电流纹波。

最后判断自然均压能力时，只需看� < 0 的范围即可。

可以整理出变量式为

��
��_rate

> 32�3−24�2−4�
20�−25

(2.33)

按照相同的分析方法，可以进一步得到在输出电压增益 0.5 < � < 1 区间内，输

出负载与额定负载之间的关系式为：

��
��_����

> 32�3−72�2+44�−4
20�+5

(2.34)

由上述两个关系式可以看出，在峰值电流控制条件下，飞跨电容电压是否具备自

然均压能力，并非仅由输出电压增益决定，而是同时受到负载条件的影响。具体而言，

这两个不等式右端给出了飞跨电容电压由“可自然均压”向“不可自然均压”转变的临界

边界，因此峰值电流控制下飞跨电容电压的自然均压能力本质上存在一个与负载大小

相关的分界条件。

基于上述关系式绘制得到对应曲线，如图 2- 7 所示。

图 2- 7 影响峰值电流控制下飞跨电容自然均压效果的负载与增益关系图

图 2- 7 中蓝色曲线表示峰值电流控制下，输出负载影响飞跨电容电压自然均压能

力的临界边界。当实际工作点位于该边界线以上时，输出负载相对较大，飞跨电容电压
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扰动在开关周期之间呈发散趋势，因此无法实现自然均压；当实际工作点位于该边界

线以下时，输出负载相对较小，飞跨电容电压扰动能够逐周期收敛，因而表现出自然均

压特性。

由此可见，峰值电流控制下飞跨电容电压的均压能力具有明显的负载依赖性：在

轻载条件下，系统可能具备一定的自然均压能力，而随着负载增加，飞跨电容电压偏差

将逐渐难以自恢复，最终导致自然均压失效。

2.2.3 峰值电流控制均压效果实验验证

为验证峰值电流控制下的均压效果是否满足数学分析的效果，搭建了一台三电平

飞跨电容 Buck电路样机，具体电路参数如表 1所示。

表 1 3L_FC Buck实验样机关键参数

参 数 数 值

满载功率 240W
输入电压 48V

输出电压范围 5-42V
功率电感 XGL1712-333(33uH)
输出电容 MPD150M1HD28040R*5 (75μF)
开关频率 50kHz
控制器 TMS320F280049C

电流检测芯片 ACS37030LLZATR-020B3
如图 2- 8 所示，给出了输入电压为 48V、输出电压为 18V，且未引入斜坡补偿时

的实验波形。其中，红色波形为电感电流波形，蓝色波形为飞跨电容电压波形，绿色波

形为开关节点电压波形。此时输出电压增益处于 0 ≤ � ≤ 0.5 区间内，因此开关节点

电压仅在 0 与 ��/2 之间切换。然而，由于控制电流中尚未加入斜坡补偿，红色电感

电流波形中出现了明显的次谐波振荡现象，表明此时系统处于不稳定工作状态。

在控制电流中加入斜率为 �� = ��/4�的斜坡补偿后，对应实验波形如图 2- 9 所示。

可以看到，此时红色电感电流波形已恢复为稳定状态，说明斜坡补偿的引入有效抑制

了次谐波振荡，使系统重新实现稳定运行。进一步地，在该实验条件下，输出负载为 0.1

A，属于极轻载工况，约为额定负载的 1%。此时飞跨电容电压约为 24.1 V，接近输入

电压的一半，说明飞跨电容仍能够保持较好的均压状态。
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图 2- 8 未添加斜坡补偿下的峰值电流控制波形图（Vg=48V，Vo=18V）

图 2- 9 添加斜坡补偿后的峰值电流控制波形图（Vg=48V，Vo=18V，Io=0.1A）

图 2- 10 重载条件下峰值电流控制的飞跨电容电压逐渐偏压

当输出负载进一步增加至 3 A，即约为额定负载的 30%时，其对应实验波形如图

2- 10 所示。在 �1时刻，控制策略由载波移相控制切换为峰值电流控制。可以观察到，

此后蓝色飞跨电容电压波形逐渐偏离原有均压值，并持续向更高电压等级漂移；与此
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同时，电感电流波形也逐渐出现失控现象。最终，飞跨电容电压上升至接近输入电压，

导致三电平飞跨电容变换器退化为两电平工作状态。

2.3 谷值电流控制下飞跨电容电压均压效果分析

2.3.1 谷值电流控制特征

在分析完峰值电流控制的工作特征及其飞跨电容电压均压能力之后，可以进一步

考察另一种典型的逐周期电流控制方法——谷值电流控制。与峰值电流控制以电感电

流峰值作为调节对象不同，谷值电流控制将控制作用点转移至电感电流的谷值位置，

因此其控制机理、稳定性边界以及对飞跨电容电压均衡的影响均与峰值电流控制存在

明显差异。特别是在多电平飞跨电容 Buck 变换器中，飞跨电容电压能否依靠控制策

略本身实现自然均压，是评价控制方法适用性的重要依据之一。

谷值电流控制是一种基于电感电流谷值进行调节的电流模式控制方法。该方法在

每个开关周期内对电感电流的谷值进行检测，并与参考电流进行比较；当电感电流下

降至设定阈值时，触发开关器件重新导通，从而实现对开关导通时刻的调节，并进一步

完成占空比控制。与峰值电流控制类似，谷值电流控制同样可采用双环控制结构，其中

外环为电压控制环，用于调节输出电压并生成电流参考值，内环则通过对电感电流谷

值的逐周期比较，实现快速的电流调节，控制框图如图 2- 11所示。

图 2- 11 三电平飞跨电容 Buck电路的谷值电流控制框图
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从控制机理上看，谷值电流控制将调节点设置在电感电流下降阶段，使系统在每

个开关周期内均以统一的电流谷值作为导通起点。相较于峰值电流控制主要约束电流

上升过程，谷值电流控制对电流下降过程具有更直接的调节作用，从而使电感电流在

周期内的过程表现出不同的动态特征。也正因如此，谷值电流控制在次谐波振荡特性

及飞跨电容电压均衡能力方面，往往呈现出与峰值电流控制不同的规律。基于此，下面

将进一步对谷值电流控制下飞跨电容电压的均压机理进行分析，并推导其自然均压条

件。

2.3.2 谷值电流控制下均压效果数学公式推导

基于图 2- 1 所定义的四种工作模态，可以进一步构建峰值电流控制下的典型波形，

包括开关节点电压 ���、电感电流 ��与控制电流 ��，以及两组主动开关管的驱动信号

波形 S11与 S21。对于三电平 Buck 变换器而言，占空比 � = 0.5 是一个重要的边界

工作点。在该边界点两侧，变换器主导参与调制的工作模态组合发生变化，其对应波形

如图 2- 12所示。

(a) (b)

图 2- 12 谷值电流控制下三电平电路两种占空比区间工作方式

与两电平 Buck 变换器中的谷值电流控制分析方法类似，在三电平 Buck 电路中，

为了判断系统在不同等效占空比区间内的稳定性，同样可以采用时域扰动分析的方法。

具体而言，可在稳态工作点附近对电感电流谷值引入一个微小扰动，并考察该扰动在

后续若干开关周期内的传播与演化规律。若扰动量随周期推进逐渐减小，则说明系统

能够保持稳定运行；反之，若扰动持续累积并放大，则表明系统进入不稳定状态，并可

能出现次谐波振荡。
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对于谷值电流控制而言，由于其控制作用点位于电感电流下降过程的终点，因此

扰动传播路径与峰值电流控制存在明显差异。在分析过程中，需要结合三电平变换器

各工作模态下电感电流的分段斜率关系，建立谷值扰动在相邻开关周期之间的递推表

达式。基于该递推关系，便可进一步得到谷值电流控制下的稳定性判据，并据此确定系

统在不同输出电压增益区间内的稳定运行条件。

以占空比区间 0 < � < 0.5 为例，图 2- 13(a)给出了谷值电流控制条件下电感电流

扰动在时域中的传播过程。考虑系统初始处于稳态运行状态，在某一开关周期的谷值

采样时刻，对电感电流引入一个微小扰动，使该时刻实际电感电流谷值相对于稳态值

产生偏差，记为 Δ��[0]。随后，在一个完整开关周期内，电感电流仍按照各工作模态对

应的电压作用关系分段演化，并在下一次谷值采样时刻形成新的电流偏移量，记为

Δ��[��]。通过比较 Δ��[��]与 Δ��[0]的大小规律，可以进一步判断该扰动在谷值电流控

制下是逐周期衰减还是逐渐累积，从而为系统稳定性分析提供依据。

(a)

(b)

图 2- 13 谷值电流控制下叠加微小扰动后的电感电流波形

(a)未添加斜坡补偿的电感电流波形 (b)添加斜坡补偿的电感电流波形

根据该工作区间内各模态对应的电压关系，可以得到电感电流在不同阶段的变化
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斜率分别为：

�1 = ��
�

(2.35)

�2 = ���−���−��

�
��
�

(2.36)

�3 = ���−��

�
(2.37)

基于图 2- 13(a)所示电感电流波形的几何关系，并结合初始扰动 Δ��[0]在一个开关

周期内的传播过程，可以推导出开关周期结束时电感电流偏移量 Δ��[��]与初始偏移量

Δ��[0]之间的关系为：

Δ��[��] =
1

2−�

�
Δ��[0] (2.38)

进一步地，经过 �个开关周期后，电感电流扰动的递推关系可表示为：

Δ��[���] =
1

2−�

�

�
Δ��[0] (2.39)

由上式可见，当 0 < � < 0.25 时，有

1
2−�

�
> 1 (2.40)

此时扰动量将随开关周期不断放大，即系统处于发散状态，从而产生次谐波振荡。

因此，在未引入斜坡补偿之前，谷值电流控制在该工作区间内无法保持稳定运行。

为抑制次谐波振荡，需要在电流参考值中引入斜率为 ��的斜坡补偿信号，如图

2- 13（b）所示。按照相同的扰动分析方法，可重新得到加入斜坡补偿后一个开关周期

末的电感电流偏移量与初始偏移量之间的关系为：

Δ��[��] =
1

2−�+���
��

�+���
��

Δ��[0] (2.41)

相应地，经过 �个开关周期后的扰动递推关系为：

Δ��[���] =
1

2−�+���
��

�+���
��

�

Δ��[0] (2.42)

为了使系统中的扰动逐周期衰减，即保证系统处于收敛状态，需要满足：

1
2−�+���

��

�+���
��

< 1 (2.43)

由此可以得到消除次谐波振荡所需满足的斜坡补偿斜率条件为：

�� ≥ ��

4�
(2.44)
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可以看出，该斜坡补偿条件与峰值电流控制下所得结果一致。这说明无论采用峰

值电流控制还是谷值电流控制，为保证系统在对应不稳定工作区间内实现稳定运行，

斜坡补偿斜率均需要满足最小值 ��/(4�)的要求。

在确定斜坡补偿斜率之后，可以进一步基于稳态工作条件，对谷值电流控制下的

时域波形进行推导，从而分析飞跨电容电压扰动在相邻开关周期之间的传递规律。该

推导同样建立在变换器稳态运行的基础之上。

具体而言，假设飞跨电容在理想均衡电压附近叠加一个微小扰动 Δ���[0]。该扰动

会使飞跨电容电压偏离原有平衡点，并进一步改变各工作模态下开关节点电压的分布

情况。由于谷值电流控制中电感电流的导通时刻由谷值比较结果决定，飞跨电容电压

的偏移不仅会影响电感两端电压的大小，还会改变各阶段电感电流的变化斜率及谷值

触发时刻，进而导致一个开关周期内飞跨电容充放电电荷量发生变化。

当充放电电荷在单个周期内无法保持完全平衡时，其差值将累积到飞跨电容电压

上，并在下一个开关周期开始时表现为新的电压扰动。因此，在 � = ��时刻，飞跨电

容电压将演化为新的扰动量，记为 Δ���[��]。图 2- 14给出了在初始电压扰动 Δ���[0]

作用下，谷值电流控制条件下开关节点电压、电感电流以及飞跨电容电流在一个开关

周期内的变化过程。

图 2- 14 谷值电流控制下飞跨电容叠加微小电压扰动之后的相关波形

为了建立 Δ���[��]与 Δ���[0]之间的关系，需要首先对分析过程中涉及的关键物
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理量进行定义。

在叠加初始电压扰动 Δ���[0]后，各模态下电感电流的变化斜率将发生相应改变。

根据电感两端电压关系，各阶段的电流变化斜率为：

�1,��� = ��
�

(2.45)

�2,��� = ���−(���+Δ���[0])−��

�
(2.46)

�3,��� = (���+Δ���[0])−��

�
(2.47)

进一步地，为描述一个开关周期内电感电流的关键状态点，定义三个谷值电流分

别为：

��[0], ��
��

2
, ��[��]

以及两个对应的峰值电流：

��,valley1, ��,valley2

根据叠加飞跨电容电压扰动之后的电感电流波形的几何关系可以计算得到两段占

空比的数学关系：

第一个占空比可写为

�1 = � ⋅ 2���+(1−2�)��

2(���+���)
(2.48)

第二个占空比可写为

�2 = �20 + �21 Δ��� (2.49)

其中

�20 =
−4�3��

2+2�2��
2+4 ���

��

2
��� �+�����

4(���+���)2 (2.50)

�21 = −4�2��+4����−2���

4(���+���)2 (2.51)

下一步可以计算得到电感电流谷值量与峰值量：

先定义公共中间量：

� = ��� + ��� (2.52)

� = 2��� + 2��� = 2� (2.53)

Δ�0 = Δ���[0] (2.54)

谷值电流值可分别整理为：
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�valley1 = �4
�

(2.55)

�valley2 = �5
�2 (2.56)

其中

�4 = 2����
2�� + −2�2���� + ����� + 2�ref� �� + 2�ref��� (2.57)

�5 = �2���
3��

+ − ���
2

�� 2Δ�0 + ��
2

��

2
Δ�0 + �ref� ���

2

+2 − �2����

2
+ ���

4
�� 2Δ�0 + �ref� �����

+ �ref�2��
2

(2.58)

峰值电流值可分别整理为：

��
��
2

= �6
4��

(2.59)

��(��) = �7
2���(4�+1)2 (2.60)

其中

�6 = 4���
2�� 4�ref�� �2

+ −2 � 1
2

�� �� 2Δ�0 �� + 4�ref��� �

−4�� ��� − 1
2

�� + Δ�0 �2��

(2.61)

其中

�7 = −16�4����
2 + 8�3����

2

+ −13��
2�� + 16 2��� ��Δ�0 �� + 32��Δ�0

2 �2

+4 ��
2�� + 4��� ��Δ�0 �� − 2��Δ�0

2 �
+2����� + 4��Δ�0

2

(2.62)

在确定飞跨电容充放电对应的作用时间及该阶段电流的平均值之后，便可以进一

步计算一个开关周期内飞跨电容的充电电荷 ��与放电电荷 ��。其中，二者分别由对

应模态下飞跨电容电流的平均值与作用时间相乘得到。

�A =
��

��
2 +��,valley1

2
( 1

2
− �1)�� (2.63)

�B = ��[��]+��,valley2

2
( 1

2
− �2)�� (2.64)

因此，在一个开关周期内，飞跨电容的净电荷变化量可表示为充电电荷 ��与放电

电荷 ��之差，即

Δ� = �� − �� (2.65)

同时取斜坡补偿斜率
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�� = ��

4�
(2.66)

其中，电流参考值 �ref并非一个独立变量，其本质上与变换器输出负载电流 ��密

切相关，因此可以结合电感电流纹波及相应时域关系，对其进一步等效表示为输出电

流与纹波量的函数。

根据电容电压与电荷变化之间的关系，经过一个开关周期后，飞跨电容电压扰动

满足

Δ���[��] = Δ���[0] + Δ�
��

(2.67)

其中，�� 为飞跨电容容值。飞跨电容在一个开关周期后的电压扰动由初始扰动

Δ���[0]以及该周期内的净充放电荷量共同决定。

在“小扰动条件 Δ���[0] ≪ ��”下做一阶线性化，整理：

�1 = 256��
���

2(4�+1)4 (2.68)

�2 = � 1
4

2�5 − 3
8

�3 + 11
16

�2 − 3
16

� + 1
32

(2.69)

�3 = �2 − 1
4
� + 1

8
�2 1

2
� 1

16
(2.70)

则飞跨电容在一个开关周期内的净电荷变化量可写为

Δ� = � ∗ Δ��� 0 =− �1Δ��� 0 ����
2

4
�2 ������3 (2.71)

即可得到一阶递推关系

Δ���[��] ≈ 1 �
��

Δ���[0] (2.72)

� =− �1
����

2

4
�2 ������3 (2.73)

此外，电感 �作为变换器的关键设计参数，通常在系统设计初期便已确定，其取值

并非任意变化，而是需要结合纹波指标、开关频率及负载范围进行综合设计。从工程设

计经验来看，为兼顾动态响应与电流纹波，电感参数通常按照最大电感电流纹波不超

过输出电流的约 20%进行选取。

���������� = 20%��_���� (2.74)

由前述推导可知，判断飞跨电容电压扰动是否收敛，只需考察递推系数 �的符号

及大小规律。对于本文建立的谷值电流控制模型，当满足 � < 0 时，飞跨电容电压扰

动表现为负反馈收敛，从而系统具备自然均压能力。进一步观察 �的表达式可以发现，

其中涉及的中间量 �1、�2 和 �3在所讨论的输出电压增益范围内均恒为正值，因此可
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得递推系数 �在整个有效工作区间内始终小于零。

这表明，在谷值电流控制条件下，飞跨电容电压扰动能够在若干个开关周期之间

自动衰减，因而飞跨电容电压具有天然的均压特性。与峰值电流控制下均压能力受负

载条件限制不同，谷值电流控制下该均压结论在所分析范围内与负载大小无关，即无

论轻载还是重载，系统均能够依靠控制策略本身实现飞跨电容电压的自然均衡。

2.3.3 谷值电流控制均压效果实验验证

为验证谷值电流控制下飞跨电容电压均压效果是否与前述数学分析结果一致，本

文基于表 1所示具体电路参数搭建实验平台，并进行了相应的实验验证。

图 2- 15 给出了输入电压为 48 V、输出电压为 8 V条件下的谷值电流控制实验波

形。其中，红色波形为电感电流波形，蓝色波形为飞跨电容电压波形。此时输出电压增

益处于 0 ≤ � ≤ 0.5 区间，因此开关节点电压在 0 与 ��/2 之间切换。实验中已在控

制电流中加入满足 �� > ��/4�的斜坡补偿，因此电感电流波形保持稳定，未出现次谐

波振荡现象。同时可以观察到，飞跨电容电压始终维持在均压状态。该工况下输出负载

为 0.1 A，约为额定负载的 1%，属于极轻载条件。

图 2- 15 添加斜坡补偿后的谷值电流控制波形图（Vg=48V，Vo=8V，Io=0.1A）

在此基础上，将输出负载进一步增大至 3A，其对应实验波形如图 2- 16所示。可

以看到，在负载明显增大的情况下，飞跨电容电压仍能够保持在均压状态，并未出现明

显的电压漂移现象。这表明谷值电流控制下飞跨电容电压的自然均压能力具有较好的

负载鲁棒性，与前述数学分析结果相一致，即谷值电流控制的均压效果在所研究范围

内不受负载大小的显著影响。
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图 2- 16 添加斜坡补偿后的谷值电流控制波形图（Vg=48V，Vo=8V，Io=3A）

2.4 本章小结

本章围绕三电平飞跨电容 Buck 变换器中飞跨电容电压均衡问题展开分析，首先

从器件电压应力分布、输出电压波形质量、系统损耗与效率以及动态响应等方面阐述

了飞跨电容电压不均衡对系统性能带来的不利影响，说明实现飞跨电容电压稳定均衡

对于保障多电平变换器安全、稳定和高效运行具有重要意义。

在此基础上，本章分别对峰值电流控制与谷值电流控制两种典型逐周期电流模式

控制方法进行了分析。针对峰值电流控制，首先从其控制机理出发，指出其在特定等效

占空比区间内存在次谐波振荡问题，并通过时域扰动传播方法推导出所需的斜坡补偿

条件。随后，进一步建立飞跨电容电压扰动模型，从数学上分析了峰值电流控制下飞跨

电容电压的自然均压能力。结果表明，峰值电流控制下飞跨电容电压的均压能力具有

明显的负载依赖性：在轻载条件下，系统具备一定的自然均压能力，而随着负载增加，

飞跨电容电压扰动逐渐难以收敛，最终导致自然均压失效。实验结果进一步验证了上

述分析结论，即在加入斜坡补偿后，峰值电流控制能够实现稳定运行，但在较大负载条

件下飞跨电容电压仍会偏离均压点，甚至导致变换器退化为两电平工作状态。

随后，本章对谷值电流控制进行了系统研究。通过与峰值电流控制相同的分析思

路，首先推导了谷值电流控制在不稳定区间内的斜坡补偿条件，结果表明其最小斜坡

补偿斜率与峰值电流控制一致。进一步地，通过建立飞跨电容电压扰动在相邻开关周

期之间的递推关系，分析了谷值电流控制下飞跨电容电压的自然均压特性。结果表明，

在所研究的工作范围内，谷值电流控制下飞跨电容电压扰动始终表现为收敛特性，因

此飞跨电容电压能够实现自然均压，且该均压能力与负载大小无关。相应的实验结果
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也表明，在轻载与重载条件下，飞跨电容电压均能够保持在较好的均压状态，与数学推

导结果一致。

综上所述，本章通过理论推导与实验验证相结合的方式，对峰值电流控制与谷值

电流控制下飞跨电容电压的均压能力进行了对比分析。研究结果表明：峰值电流控制

虽可在一定条件下实现均压，但其均压能力受负载条件限制明显；相比之下，谷值电流

控制在飞跨电容电压自然均衡方面表现出更优的特性，能够在更宽负载范围内保持均

压效果。因此，从多电平飞跨电容 Buck 变换器宽工况运行的角度出发，谷值电流控

制更适合作为后续宽增益范围控制策略设计的基础。
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3 应用于宽增益范围的梯形波电流控制

3.1 边界占空比下谷值电流控制失效原理分析

根据第一章与第二章对谷值电流控制机理的分析可知，该控制方法的本质在于通

过对电感电流谷值进行采样，并调节导通时间，使电感电流纹波在不同工况下保持受

控，从而实现输出电压的稳定调节。因此，相较于传统控制方法，谷值电流控制对电感

电流纹波幅值具有较强依赖性，其控制性能在很大程度上取决于纹波的大小及可检测

性。

基于电路的工作过程及伏秒平衡关系，可以推导得到三电平 Buck 变换器在不同

增益区间下的电感电流纹波表达式为：

∆���−� = 1−2�
2���

��，� < 0.5 (3.1)

Δ��(�−�) = 1−�)(2�−1
2����

��, � > 0.5 (3.2)

其中，�� 为开关频率，� 为输出电感，� 为占空比。由此可以进一步绘制出电感

电流纹波与输出电压增益之间的关系曲线，如图 3- 1 所示。横坐标为输出电压增益 �，

定义为：

� = ��
��

(3.3)

纵坐标 I_ripple表示归一化之后的电感电流纹波幅值。

�_������ = ∆���−�

∆���−����
(3.4)

图 3- 1 三电平电路中电感电流纹波量与增益之间的关系图
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由图 3- 1 可以看出，电感电流纹波随增益变化呈现出明显的分段特性，并在 � =

0.5 附近出现转折。这一现象源于三电平变换器在不同增益区间内所采用的主导工作模

态不同，从而导致电感两端电压分布发生变化。基于电感电流纹波的变化规律及对应

模态特性，可将整体增益范围划分为两个典型区间：0 < � < 0.5 与 0.5 < � < 1。在

这两个区间内，电感电流的上升与下降过程呈现出不同的主导关系，进而导致纹波特

性及控制响应存在显著差异。

为了进一步分析谷值电流控制在不同增益区间下的动态行为，在上述两个区间中

分别选取电感电流纹波较大的典型工作点 Op1 与 Op2。基于这两个工作点，可以绘制

对应的开关节点电压 ���、电感电流 ��以及两组主动开关管驱动信号 �11与 �21的波

形，如图 3- 2(a)和(b)所示。可以观察到，在纹波较大的工作点下，电感电流具有明显

的周期性起伏，其谷值点清晰可辨，从而有利于控制器对谷值电流进行准确采样与比

较，使系统能够实现稳定运行。

(a) (b) (c)

图 3- 2 三电平飞跨电容 Buck电路的不同工作点对应纹波波形

然而，当工作点选取在电感电流纹波较小甚至接近于零的区域时，谷值电流控制

的有效性将显著下降。以增益接近 � = 0.5 的工作点 Op3 为例，对应波形如图 3- 2(c)

所示。此时，由于电感上的伏秒极小，导致电流纹波幅值极小，甚至趋近于零。在这种

情况下，电感电流波形接近平直，谷值点难以准确辨识，使得谷值检测电路的分辨能力

受到严重限制。
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图 3- 3 三电平飞跨电容变换器占空比接近于 0.5相关波形仿真图

因此，在实际应用中，当占空比接近于临界点（如 � ≈ 0.5、0 或 1）时，系统往

往难以保持稳定运行。这也是传统谷值电流控制在宽增益范围应用中的一个关键限制

因素。如何在低纹波甚至零纹波区域内维持有效的电流调制能力，成为后续改进控制

策略需要重点解决的问题。

3.2 增益 0.25≤M≤0.5与 0.5≤M≤0.75下的控制逻辑设计

3.2.1 增益 0.25≤M≤0.5控制逻辑设计

为使谷值电流控制在边界占空比条件下仍能够稳定运行，亟需解决在该工作区域

内电感电流纹波较小甚至趋近于零所带来的检测困难问题。由于谷值电流控制的实现

依赖于对电感电流谷值的准确采样，当纹波幅值过小时，电流波形趋于平缓，谷值特征

不明显，从而导致检测误差增大，甚至引发控制失效。因此，如何在低纹波区域提升电

流纹波幅值，成为实现稳定控制的关键。

针对上述问题，一种有效的改进思路是通过人为调节电感电流的变化过程，在原

有控制基础上引入额外的调制机制，以提高电流纹波的可检测性。具体而言，可以在传

统峰值电流控制或谷值电流控制所形成的锯齿波电感电流基础上，对其调制方式进行

重构，使电感电流由原有的线性上升/下降锯齿波形转变为具有平台特征的梯形波形。
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参考文献[58]中提出的改进方法，在占空比 � = 0.5 的临界工况下，可以通过重新

设计模态调制顺序与作用时间，实现对电感电流波形的主动塑形。基于该思路，可构建

对应的调制策略及其波形，如图 3- 4 所示。由上到下以此为开关节点电压 ���、电感

电流 ��与控制电流 ��，以及两组主动开关管的驱动信号波形 S11与 S21和流过飞跨电

容电流���波形。

在该调制方法中，一个完整开关周期被划分为四个连续子区间，并分别对应四种

工作模态，其具体过程如下：

首先，在第一个子区间内选择模态(a)。此时电感两端电压差最大，使电感电流以

较大斜率快速上升，从而在较短时间内提升较大的电流纹波量。该时间段记为 �1，其

取值通常为人为设定参数，需要综合考虑驱动信号传播延时、开关器件的导通特性（如

栅极充电时间）以及驱动回路寄生参数等因素的影响。为了兼顾调制效果与实现可行

性，本文中将 �1设定为开关周期的约 2%。

随后，在第二个子区间内切换至模态(b)。在该模态下，电感两端电压接近于零，

电感电流变化斜率极小，因此电流的斜率基本保持恒定，形成梯形波中的“平台”部分。

该阶段持续时间记为 �2，其大小由半个开关周期减去 �1决定，即用于构建上升后的稳

定区间。

第三个子区间选择模态(c)，此时电感两端电压反向，使电感电流进入下降阶段。

在该模态中，电流呈现明显的下降斜率，从而形成梯形波的下降沿。同时，该阶段承担

谷值电流检测的功能，因此其持续时间 �3并非固定值，而是由电感电流与参考电流之

间的比较关系动态决定。当电流下降至设定参考值时，即触发下一阶段切换。

最后，在第四个子区间内进入模态(d)。类似于模态(b)，该阶段电感两端电压同样

接近于零，电流变化斜率极小，形成梯形波的低电平平台。其持续时间 �4由一个完整

开关周期减去前述 �1、�2、�3 三段时间得到，从而保证周期的一致性。
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图 3- 4 输出电压增益 0.25 ≤ � ≤ 0.5 的梯形波电流控制逻辑设计相关波形

通过上述四段模态的合理组合，可以将传统谷值电流控制下的三角波电感电流重

构为具有明显平台特征的梯形波电流，扩大电流纹波幅值，实现对电流波形的拉伸并

准确谷值检测。

除此之外，飞跨电容电压的均压性能始终是控制策略能否有效应用于飞跨电容拓

扑中的关键问题之一。在三电平飞跨电容 Buck 变换器中，飞跨电容的电压稳定依赖

于其在各工作模态下的充放电过程是否能够实现长期平衡。从物理本质上来看，流经

飞跨电容的电流���波形所包围的面积，反映了在对应模态作用时间内对电容的充放电

电荷量。因此，可以通过分析不同模态下的电荷转移情况来评估电容电压的均衡特性。

结合图 3- 4 所示波形可以发现，在梯形波电流控制策略下，模态(b)与模态(d)分别

对应飞跨电容的充电与放电过程。然而，由于两种模态的作用时间及电流幅值存在差

异，其对应的充电电荷 ��与放电电荷 ��并不相等。这种不平衡在单个开关周期内可

能较为微小，但在多个周期累积后，将导致飞跨电容电压逐渐偏离其理想均衡值，进而

影响变换器的稳定运行及器件电压应力分配。

针对上述问题，参考文献[58]提出了一种改进思路，即在相邻两个开关周期内对参
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与飞跨电容充放电的模态顺序进行交替调整，从而实现电荷在更长时间尺度上的平衡。

具体而言，通过在两个相邻周期内交换(b)与(d)模态的作用顺序，使原本在第一个周期

中产生的不平衡电荷，在第二个周期中得到补偿，从而实现飞跨电容电压的自然均压，

其调制过程如图 3- 5 所示。

图 3- 5 改进后飞跨电容电压自然均压的梯形波电流控制相关波形

在改进后的控制策略中，第一个开关周期的模态顺序为 a→b→c→d，而在第二个

开关周期中调整为 a→d→c→b（或等效的充放电顺序对调形式）。通过这种交替调制，

可以使得飞跨电容在两个周期内经历对称的充放电过程。由图中电流波形可以看出，

第一个周期内对电容进行充电的电荷量，在第二个周期内将以相同大小进行放电补偿，

反之亦然。

上述控制方案在占空比为 0.5的条件下能够实现系统的稳定运行，但当应用于宽输

出电压范围的场景时，其局限性逐渐显现。具体而言，该梯形波电流控制策略本身存在

一定的电压增益调节范围限制，难以覆盖宽增益需求。因此，在进一步优化控制方法之

前，有必要对现有控制策略的增益范围进行定量分析。

从电路机理出发，输出电压增益可等效为开关节点电压在一个开关周期内的平均
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值。基于该等效关系，对梯形波调制过程进行分析，可以推导出输出电压增益表达式

为：

� = 0.51 − �3
2��

(3.5)

由上述表达式可以看出，在该调制策略下，输出电压增益 �与时间变量 �3呈线性

关系。其中，根据图 3- 5 中的调制序列的约束条件，有：

�1 + �2 = ��
2

(3.6)

而 �3则由电感电流 ��与控制电流 ��的交点决定，是一个随工作状态变化的动态变

量。但在实际系统中，受限于电流变化斜率及控制器响应能力，�3 并不能无限制变化，

而是存在一定的物理约束范围：

0.02�� ≤ �3 ≤ 0.5��

将该约束代入增益表达式，可以得到该控制策略下输出电压增益的实际可调范围

为：

0.26 ≤ � ≤ 0.5

由此可以看出，该梯形波电流控制方法的增益范围主要集中在中低增益区域，最

低增益受限于 �3的最大值，最高增益则受限于调制结构本身（即占空比为 0.5的边界

条件）。这表明该控制策略在宽输出电压应用中存在明显的适用范围限制，难以满足更

低或更高电压增益的需求。因此，有必要通过改进调制策略或引入新的控制机制，以进

一步拓展系统的增益调节范围。

3.2.2 增益 0.5≤M≤0.75控制逻辑设计

根据上述的增益计算，可以得知限制增益上限的主要原因是调制结构本身有限，

从物理原理来看，需要引入额外的更高开关节点电压的模态的导通时间，在输出电压

增益大于 0.5的增益范围下以及延续 0.25-0.5的策略特点，需要增加(a)模态的时间，在

这里提出一种新的调制方式，如图 3- 6 所示。

在该改进方案中，调制顺序仍然采用双周期交替结构：

第一个开关周期内为

� → � → � → �
第二个开关周期内交换 (b) 与 (d) 模态的顺序，变为

� → � → � → �
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图 3- 6 0.5 ≤ � ≤ 0.75 的梯形波电路控制相关波形

与 0.25 ≤ � ≤ 0.5 区间内的调制方法相比，各模态时间的定义方式发生了关键变

化：

首先，(a) 模态的导通时间 �1不再是人为设定的固定值，而是一个与输出电压增益

�直接相关的变量。其具体取值需要结合其他模态时间共同计算得到，从而实现对增益

的主动调节。这一变化是实现高增益扩展的核心。

其次，(b) 模态的时间 �2仍然满足约束关系：

�1 + �2 = ��
2

(3.7)

但随着输出电压的升高，电感两端电压极性发生变化，使得原先在 (b) 与 (d) 模

态下电感电流上升的工作状态转变为下降过程，即电流斜率由正变负，这一变化将直

接影响电流波形形态及系统动态特性。

第三，(c) 模态的时间 �3在该方案中被设定为一个人为给定的固定值，用于保证调

制过程的稳定性与最小导通时间要求。其取值沿用原有策略中的设计方法，一般选取

为：
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�3 = 0.02�� (3.8)

最后，(d) 模态的时间 �4则由电感电流与控制电流来共同决定，实际过程中是一个

不断地变化量，理想情况下应该是由周期约束关系确定：

�4 = �� − �1 − �2 − �3 (3.9)

在完成 �2、�3 与 �4的定义后，可以基于各模态对应的开关节点电压水平及其持续

时间，对一个周期内的平均电压进行计算，从而推导出 (a) 模态时间 �1与输出电压增

益 �之间的关系式为：

�1 = 2 ��
���

1 �� + �3 (3.10)

上述关系式表明，通过调节 t1的大小，可以直接控制输出电压增益，从而实现由

原有 M≤0.5 向更高增益范围的拓展。在实际应用中，可以通过控制器对输出电压进

行实时采样，计算得到当前的输出电压增益 M，再依据所推导的函数关系，求解与之

对应的 �1时长。理论上，在该一一映射关系的基础上，可以实现对输出电压的精确调

节，从而达到理想的稳压效果。

然而，在实际运行过程中，该控制策略仍然面临一定的实现约束。具体而言，(d)

模态的持续时间 �4并非独立可控变量，而是由电感电流��与控制电流 ��的交点位置共

同决定，具有较强的非线性与动态特性。同时，由于 (d) 模态位于开关周期的末端，

其持续时间将直接影响整个开关周期的长度。

理想情况下，为保证开关频率恒定，应满足：

�3 + �4 = ��
2

(3.11)

但由于 �4受电流动态过程以及实际电流检测准确性的影响，难以精确控制，因此

在实际运行中往往无法严格满足上述约束条件。这将导致单个开关周期的总时长偏离

设定值 ��，进而引起开关频率的波动，即产生变频现象。

这种变频特性不仅会增加系统设计复杂度，还可能对滤波器设计、电磁干扰性能

以及控制系统稳定性产生不利影响。因此，需要进一步改进控制方案实现近似恒频运

行。

为保证在 � ≥ 0.5 的增益范围内系统仍能够实现恒频运行，有必要在图 3- 6 所示

控制方案的基础上，对调制策略进行进一步优化，改进后的控制方法如图 3- 7 所示。
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图 3- 7 改进后的 0.5 ≤ � ≤ 0.75 的梯形波电路控制相关波形

通过对图 3- 6 方案的分析可以发现，其产生变频问题的根本原因在于：(d) 模态作

为开关周期中的最后一个模态，其持续时间 �4由电感电流 ��与控制电流 ��的交点决定，

属于不可直接控制的变量。同时，该模态位于周期末端，使得 �4的波动会直接影响整

个开关周期的总时长，从而导致开关频率不稳定。

针对上述问题，在改进方案中对各模态的调制顺序进行了重新安排，以实现对开

关周期的有效约束。具体而言：

首先，将 (d) 模态调整为开关周期的起始模态。由于该模态的持续时间 �4仍然由

谷值电流条件决定，因此其本质上仍为一个随工况变化的动态量，但由于其被放置在

周期起始位置，其不再直接决定整个周期长度，而是作为后续时间分配的参考基础。

其次，将 (a) 模态作为第二个执行模态，其持续时间 �1不再单独由增益公式直接

决定，而是通过如下约束关系进行计算：

�1 + �4 = ��
2

(3.12)

通过该约束，可以将原本不可控的 �4与可调节的 �1进行耦合，使二者之和保持恒
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定，从而在实现输出电压调节的同时，保证开关周期前半段时间固定。这一设计是实现

恒频控制的关键所在。

随后，第三与第四个模态分别选取为 (b) 模态与 (c) 模态，其持续时间满足：

�2 + �3 = ��
2

(3.13)

其中，(c) 模态时间 �3仍按照原有设计取为一个较小的固定值（通常为 �3 =

0.02��），用于保证最小导通时间及系统稳定性。由此，�2 的时间可以相应确定。

通过上述时间分配方式，可以保证：

�1 + �2 + �3 + �4 = �� (3.14)

且由于两个半周期时间均被严格约束为 ��/2，即使 �4存在动态变化，也不会影响

整个开关周期长度，从而实现开关频率的稳定运行。

在该改进方案中，调制顺序仍然采用双周期交替结构：

第一个开关周期内为

� → � → � → �
第二个开关周期内交换 (b) 与 (d) 模态的顺序，变为

� → � → � → �

按照图 3- 7 所示的调制策略运行，可以实现输出电压增益 � ≥ 0.5 条件下的稳定

控制。然而，该控制方案同样存在一定的增益范围限制，仍无法实现任意宽范围的电压

调节。

基于开关节点电压在一个开关周期内的平均值定义，并结合各模态的持续时间分

配关系，可以推导出输出电压增益 �与 (a) 模态时间 �1之间的函数关系为：

� = 0.49 + �1
2��

(3.15)

由该表达式可以看出，在该调制策略下，输出电压增益与 �1呈线性关系，即通过

调节 (a) 模态的导通时间，可以实现对输出电压的连续调节。

进一步考虑实际运行约束，�1 的取值范围受最小导通时间及调制结构限制，其变

化区间为：

0.02�� ≤ �1 ≤ 0.5��

将上述范围代入增益表达式，可以得到该控制方案对应的输出电压增益范围为：

0.5 ≤ � ≤ 0.74

由此可见，相较于原有控制策略，该改进方案已将增益范围从 0.26 ∼ 0.5 扩展至

0.5 ∼ 0.74，实现了向高增益区域的有效延伸。但从整体来看，其增益上限仍然受到调
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制结构及模态时间分配的约束，无法覆盖更宽的输出电压范围。因此，若需进一步拓展

系统的增益范围，仍需在调制方式或拓扑结构层面进行进一步优化。

由于所提出的控制方案本质上仍属于基于电感电流调节的控制方法，因此电感电

流纹波量始终是评价系统性能的重要指标之一。为此，可以结合具体调制策略，并基于

电感两端电压的伏秒平衡关系，对不同增益范围下电感电流纹波量进行定量分析，从

而得到电感电流纹波量随输出电压增益变化的关系曲线，如图 3- 8 所示。

图 3- 8相移载波控制与梯形波电流控制下的电感电流纹波量与增益关系图(0.25 ≤ � ≤ 0.75)

由图 3- 8 可以看出，在传统谷值电流控制下，当输出电压增益 � = 0.5 时，对应

的工作点 Op3，其电感电流纹波量趋近于零。这是由于在该工作点处，电感在一个开

关周期内的伏秒极小，从而使得电流纹波极小。

相比之下，在采用所提出的梯形波电流控制策略后，对应工作点 Op4（同样为

� = 0.5）的电感电流纹波量相较于传统方法有所增加，约提升至原来的 20%左右。尽

管纹波不再为零，但这一适度的纹波引入实际上为系统提供了必要的调节裕度，可以

对于电感电流纹波谷值准确检测，使得在该关键工作点附近，变换器仍能够保持稳定

运行并具备良好的可控性。

PMIC内部资料 严禁外传



论文标题 3 应用于宽增益范围的梯形波电流控制

50

除上述特殊工作点外，图中还标示了两个重要的增益边界点：Op5（� = 0.26）和

Op6（� = 0.74），分别对应两种控制策略下的增益下限与上限。在这两个边界工作点

处，由于模态分配接近极限，电感两端伏秒最大，导致电感电流纹波显著增大，其幅值

约为传统谷值电流控制方法下的两倍左右。

综合来看，所提出的梯形波电流控制策略在实现宽增益范围调节的同时，以一定

程度增加电感电流纹波为代价，但整体仍处于可接受范围之内，并换取了更宽的输出

电压调节能力与更好的系统适应性。

3.3 增益 0<M≤0.25下的控制逻辑设计

在宽增益范围的应用场景中，输出电压增益的需求通常覆盖较大的区间，一般可

达 0.1 < � < 0.9。然而，根据第 3.2节所提出的控制策略，其稳定运行的增益范围仅

为 0.26 ≤ � ≤ 0.74。当实际工作点超出该范围时，现有控制方法将无法满足调节需求。

在这种情况下，尤其是在增益接近边界点 � = 0.26 与 � = 0.74 附近时，必须通

过切换不同的控制策略来实现更宽范围的覆盖。然而，这种控制方案之间的切换往往

会引入额外问题。其根本原因在于，不同控制策略对应的控制变量（如电感电流参考

值）存在不连续性。当发生切换时，控制器输出会出现较大的瞬态偏置，从而导致电感

电流及输出电压产生明显扰动。

这种控制策略的切换产生的扰动不仅会引起输出电压的瞬时不稳定，还可能对系

统的动态响应和稳态精度产生不利影响，在一定程度上增加系统的不确定性与不可控

因素。因此，在宽增益范围应用中，单纯依赖多控制策略切换的方式并不理想。

基于上述问题，有必要设计一种能够在全增益范围内平滑过渡、避免大幅控制偏

移的统一控制方法。特别是，在保持谷值电流控制固有优势（如快速响应与天然均压特

性）的前提下，实现控制策略之间的平滑衔接，对于提升系统整体稳定性与鲁棒性具有

重要意义。

在第 3.2节中，已经设计出适用于 0.26 ≤ � ≤ 0.74 的控制方案。基于此，为进一

步满足宽增益范围的应用需求，本小节首先对输出电压增益的下限进行拓展。

通过对 0.26 ≤ � ≤ 0.5 区间内控制策略的分析可以看出，其增益下限无法继续降

低的主要原因在于：开关节点电压最低的 (c) 模态导通时间受到结构性约束，其最大

值不超过半个开关周期，即：
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�3 ≤ ��
2

(3.16)

当 (c) 模态导通时间达到该上限后，开关节点电压在一个周期内的平均值已降至

该调制策略所能实现的最低水平，因此输出电压增益无法进一步减小。

从物理机理上来看，若希望实现更低的输出电压增益，则必须在现有基础上进一

步增加低电平模态（c 模态）的占比，即延长其导通时间，从而降低开关节点电压的平

均值。

与此同时，为保证整个控制系统在不同增益区间切换时具备良好的连续性与稳定

性，避免因控制变量突变而引起的输出扰动，改进方案仍以 0.26 ≤ � ≤ 0.5 区间内的

控制策略为基础进行扩展设计。通过在原有调制逻辑上进行调整，实现对低增益区域

的平滑过渡。具体改进后的电感电流波形及调制方式如图 3- 9 所示。

图 3- 9 0 < � ≤ 0.25 的梯形波电路控制相关波形

根据图 3- 9 所示的电感电流波形可以看出，与 0.26 ≤ � ≤ 0.5 区间内采用的控制

方案相比，为了实现更低的输出电压增益，本节所提出的调制策略对参与调制的模态

数量进行了简化。在该低增益工作区间内，仅采用三段电感电流，即仅有三个模态参与
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整个开关周期的调制过程。

具体调制策略如下：

首先，第一个模态选取为 (a) 模态。该模态对应开关节点电压的最高电平，其导

通时间 �1延续前述控制方案的设计思路，仍然设定为一个人为给定的固定值，用于保

证最小导通时间及系统稳定性。在实际设计中，一般取：

�1 = 0.02�� (3.17)

其次，第二个模态选取为 (b) 模态。与之前控制策略不同的是，此处 �2不再由固

定时间约束关系确定，而是作为调节输出电压增益的主要控制变量，其大小直接与输

出电压增益 �相关。通过对开关节点电压平均值进行分析，可以得到二者之间的关系

为：

� = 0.02 + �2
��

(3.18)

由此可见，通过调节 �2的导通时间，可以实现输出电压增益在低增益区域内的连

续调节。在实际运行中，受限于调制结构及最小导通时间要求，�2 的取值范围为：

0 ≤ �2 ≤ 0.48��

将其代入上述增益表达式，可以得到该控制方案对应的输出电压增益范围为：

0.02 ≤ � ≤ 0.26

最后，第三个模态选取为 (c) 模态。该模态的持续时间并非人为设定，而是由电

感电流 ��与控制电流 ��的交点位置自然决定，体现了谷值电流控制的基本特征。该过

程保证了电感电流在每个开关周期内能够按照控制目标完成调节，同时维持系统的稳

定运行。

与之前控制方案相同的，为了保证飞跨电容电压的均压，需要在调制顺序中引入

双周期交替结构。也就是第一个开关周期内为

� → � → �
第二个开关周期内交换 (b) 与 (d) 模态的顺序，变为

� → � → �

保证在两个开关周期下实现飞跨电容电压的均压。

结合输出电压增益 0.5 ≤ � ≤ 0.74 区间内控制方案的分析经验可以发现，当电感

电流谷值检测对应的模态被安排在开关周期的最后一个模态时，会导致部分模态时间

缺乏有效约束。例如，在该结构下，�2 + �3 的总时长不再受到固定关系的限制。虽然

在实际运行中仍可通过调节实现输出电压的稳定，但由于开关周期内各模态时间分配
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的不确定性，会引起电感电流频率的波动，即产生变频现象。

基于上述问题，需要在现有控制策略基础上对模态调制顺序进行重新设计，以实

现对开关周期的有效约束，从而保证恒频运行。改进后的调制策略如图 3- 10所示。

图 3- 10 改进后的 0 < � ≤ 0.25 的梯形波电路控制相关波形

在该改进方案中，各模态的类型保持不变，但其组合顺序进行了调整，具体如下：

首先，将 (c) 模态调整为开关周期的起始模态。在该模态下完成电感电流的谷值

检测，其导通时间 �3仍由电感电流 ��与控制电流 ��的交点决定，因此为一个随工况变

化的变量。这一安排使得原本不可控的时间变量被提前至周期起始位置，为后续时间

分配提供基础。

其次，第二个模态选取为 (b) 模态。在改进后的策略中，�2 不再通过独立控制计

算得到，而是通过与 �3建立约束关系来确定，即：

�2 + �3 = �� − �1 (3.19)

由此，只需保证 �1为一个固定值，即可使 �2 + �3的总时长保持恒定，从而间接锁

定整个开关周期长度，实现恒频控制。
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最后，第三个模态选取为 (a) 模态，其导通时间 �1延续改进前的设计方式，取为

一个较小的固定值（通常为 �1 = 0.02��）。该设置不仅有助于保证模态切换的平滑性，

同时也为前述时间约束提供了稳定参考，从而进一步增强系统的频率稳定性。

在调制顺序中引入双周期交替结构之后的模态的顺序第一个开关周期内为

� → � → �

第二个开关周期内交换 (b) 与 (d) 模态的顺序，变为

� → � → �

按照图 3- 10 所示的控制策略运行，可以实现输出电压增益范围 0.02 ≤ � ≤ 0.26

内的稳定调节，从而使梯形波电流控制进一步覆盖低增益区域，显著拓展了系统的整

体工作范围。与此同时，该控制方案在实现低增益调节的同时，仍然能够保持飞跨电容

电压的自然均衡特性，并通过模态时间约束保证开关频率的恒定运行，兼顾了控制性

能与系统稳定性。

在此基础上，依据图 3- 10所对应的调制策略，并结合电感两端电压的伏秒平衡关

系，可以进一步推导并绘制出该低增益区间内电感电流纹波量随输出电压增益变化的

关系曲线，如图 3- 11所示。

图 3- 11中给出了在 0.02 ≤ � ≤ 0.26 区间内，梯形波电流控制下电感电流纹波的

变化情况，并将其与前述增益区间（0.24 ≤ � ≤ 0.74）的结果进行了平滑衔接。可以

看出，整个宽增益范围内电感电流纹波变化呈连续过渡趋势，不同控制区间之间不存

在明显的突变，从而保证了系统在全范围运行过程中的一致性与稳定性。
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图 3- 11 相移载波控制与梯形波电流控制下的电感电流纹波量与增益关系图(0.02 ≤ � ≤ 0.75)

3.4 增益 0.75≤M<1下的控制逻辑设计

到 3.3节为止已经实现 0.02 ≤ � ≤ 0.74 范围的输出，现在还需要将输出电压增益

从� = 0.74 处继续向更高的输出电压增益延申，在第 3.2 节中，已经设计出适用于

0.5 ≤ � ≤ 0.74 的控制方案。基于此，为进一步满足宽增益范围的应用需求，本小节首

先对输出电压增益的上限进行拓展。

通过对 0.5 ≤ � ≤ 0.74 区间内控制策略的分析可以看出，其增益上限无法进一步

提升的主要原因在于：开关节点电压最高的 (a) 模态导通时间受到调制结构的限制，

其最大值不超过半个开关周期，即：

�1 ≤ 0.48��

当 (a) 模态导通时间达到该上限时，开关节点电压在一个周期内的平均值已达到

该调制策略所能实现的最大水平，因此输出电压增益无法继续增加。

从物理机理上来看，若要实现更高的输出电压增益，本质上需要进一步提高开关

节点电压的平均值，这意味着必须增加高电平模态（即 (a) 模态）的占比。然而，在现
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有四模态调制结构下，(a) 模态的导通时间已达到上限，继续扩展已不具备实现空间。

与此同时，为保证控制系统在不同增益区间切换时具备良好的连续性与稳定性，

避免因控制变量突变而引起输出扰动，改进方案仍以 0.5 ≤ � ≤ 0.74 区间内的控制策

略为基础进行扩展，通过对调制逻辑进行调整，实现向高增益区域的平滑过渡。改进后

的电感电流波形及调制方式如图 3- 12所示。

图 3- 12 0.75 ≤ � < 1 的梯形波电路控制相关波形

根据图 3- 12所示的电感电流波形可以看出，与原有 0.5 ≤ � ≤ 0.74 区间内采用

的四模态调制策略相比，为了进一步提升输出电压增益，本节提出的控制方法对参与

调制的模态数量进行了简化。在该高增益工作区间内，仅采用三段电感电流，即仅有三

个模态参与整个开关周期的调制过程，从而为高电平模态释放更多时间占比空间。

具体调制策略如下：

首先，第一个开关模态选取为 (d) 模态，在该模态下完成电感电流的谷值检测，

其导通时间 �4由电感电流 ��与控制电流 ��的交点决定，因此为一个随工况变化的动态

变量。

其次，第二个模态选取为 (a) 模态。作为开关节点电压最高的模态，其导通时间 �1
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不再独立设定，而是通过与 �4建立约束关系来确定，即：

�4 + �1 = �� − �3 (3.20)

由于 �3为固定值，因此可以保证前两个模态导通时间之和为常数，从而锁定开关

周期的主要时间结构，实现开关频率的稳定控制。同时，该设计也使得 (a) 模态能够

获得更大的时间分配空间，有利于提高输出电压增益。

最后，第三个模态选取为 (c) 模态，其导通时间 �3延续之前控制方案的设计方法，

取为一个较小的固定值（通常为 �3 = 0.02��）。该设置既保证了模态切换的平滑性，也

为时间约束关系提供了稳定参考。

按照图 3- 12所示的控制策略运行时，(a) 模态导通时间 �1作为影响输出电压增益

的关键变量。通过对开关节点电压在一个开关周期内平均值的分析，可以得到输出电

压增益 �与 �1之间的关系为：

� = 0.49 + �1
2��

(3.21)

在实际运行中，受调制结构及最小导通时间等约束，�1 的取值范围为：

0.5�� ≤ �1 ≤ 0.98��

将其代入上述表达式，可以得到该控制策略下输出电压增益的范围为：

0.74 ≤ � ≤ 0.98

此外，为保证飞跨电容电压的自然均衡特性，在该调制策略中仍引入双周期交替

结构。具体而言，第一个开关周期内的模态顺序为：

� → � → �

第二个开关周期内交换 (b) 与 (d) 模态的顺序，变为

� → � → �

综上，按图 3- 12 所示的控制策略运行，可以实现输出电压增益在 0.74 ≤ � ≤

0.98 范围内的稳定调节，从而使梯形波电流控制进一步覆盖高增益区域，显著拓展系

统的整体工作范围。与此同时，该方案在实现高增益调节的同时，仍然能够保持飞跨电

容电压的自然均衡特性，并通过模态时间约束实现开关频率的恒定运行，兼顾了控制

性能与系统稳定性。

在此基础上，依据图 3- 12对应的调制策略，并结合电感两端电压的伏秒平衡关系，

可以进一步推导得到该高增益区间内电感电流纹波量随输出电压增益变化的关系曲线，

如图 3- 13所示。
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图 3- 13 相移载波控制与梯形波电流控制下的电感电流纹波量与增益关系图(0.02 ≤ � ≤ 0.98)

图 3- 13中给出了在 0.74 ≤ � ≤ 0.98 区间内，梯形波电流控制下电感电流纹波的

变化情况，并将其与前述增益区间（0.02 ≤ � ≤ 0.74）的结果进行了平滑衔接。可以

看出，整个宽增益范围内电感电流纹波变化呈连续过渡趋势，不同控制区间之间不存

在明显的突变，从而保证了系统在全范围运行过程中的一致性与稳定性。

3.5 本章小结

本章围绕三电平飞跨电容 Buck 变换器在宽增益范围应用中的控制问题，针对传

统谷值电流控制在边界工况下因电感电流纹波过小而导致控制失效的局限性，提出了

一种基于梯形波电流调制的改进控制策略。

首先，从电路工作模态出发，对不同增益区间下电感电流纹波特性进行了分析，揭

示了在临界占空比附近电流纹波趋近于零，从而导致谷值检测困难的本质原因。在此

基础上，通过引入梯形波电流调制方法，对电感电流波形进行主动重构，使其由传统三

角波转变为具有平台特征的梯形波，有效提升了电流纹波幅值，保证了谷值电流检测
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的可行性。

其次，针对飞跨电容电压均衡问题，应用了基于双周期交替的调制策略，通过在相

邻开关周期内交换关键模态顺序，实现电荷在周期尺度上的对称分布，从而在无需额

外电压反馈控制的情况下实现飞跨电容电压的自然均衡。

进一步地，为满足宽增益范围应用需求，本文对不同增益区间进行了分段控制策

略设计。通过对模态组合及导通时间分配的优化，在中增益区间实现 0.24 ≤ � ≤ 0.74

的稳定运行；通过增加低电平模态占比，拓展了低增益区间至 0.02 ≤ � ≤ 0.26；通过

提高高电平模态占比，进一步将高增益区间扩展至 0.74 ≤ � ≤ 0.98。同时，通过调整

模态顺序并引入时间耦合约束，有效解决了部分调制策略中存在的变频问题，实现了

全增益范围内的近似恒频运行。

最后，对各增益区间内电感电流纹波特性进行了统一分析，结果表明在全范围内

电流纹波变化呈连续过渡趋势，不同控制策略之间不存在明显突变。在保证系统稳定

性与控制连续性的前提下，所提出的控制方法以适度增加电流纹波为代价，实现了输

出电压增益范围的显著拓展。

综上所述，本文提出的梯形波电流控制策略在兼顾飞跨电容电压均衡、开关频率

稳定性以及控制实现复杂度的同时，实现了 0.02 ≤ � ≤ 0.98 的宽增益范围调节，为多

电平飞跨电容变换器在宽范围输出应用中的控制设计提供了一种有效的解决方案。
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4 梯形波电流控制逻辑实验验证

4.1 三电平飞跨电容 Buck电路样机搭建

根据第三章的设计思路，本研究提出了一种能够实现 0.02 ≤ � ≤ 0.98 宽增益范

围调节的梯形波电流控制方法。在此基础上，设计了一种三电平飞跨电容 Buck 电路

来验证控制逻辑的有效性。具体的电路参数列于表 2所示。

表 2 3L_FC Buck梯形波电流控制样机关键参数

参 数 数 值

满载功率 240W
输入电压 48V

输出电压范围 1-47V
功率电感 XGL1712-683(68uH)
输出电容 MPD150M1HD28040R*5 (75μF)
开关频率 50kHz
控制器 TMS320F280049C

电流检测芯片 ACS37030LLZATR-020B3
与第二章中所使用的传统谷值电流控制验证样机不同，梯形波电流控制下的电感

电流纹波幅度大约是传统谷值电流控制样机的两倍。为了确保控制方案上的公平比较，

电感电流纹波的最大值在设计时进行了相应调整，以使两种控制方法的电感电流纹波

量相同。因此，为了适应这一变化，梯形波电流控制验证样机的电感量设置为传统谷值

电流控制样机电感量的约两倍，其他电路参数保持一致,在此电感设计方法下，三电平

FC电路的功率密度为 303W/in3。

(a) (b)

图 4- 1 三电平飞跨电容 Buck电路样机图

在保证电感量相同的前提下进行效率测试，图 4- 2(a)与(b)分别展示了在 48V输入，
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20V与 30V输出下的测试数据，在 20V输出电压时，相移 PWM控制下峰值效率约为

98.7%，而梯形波电流控制的峰值效率约为 96.7%，而在 30V输出电压时，相移 PWM

控制下峰值效率约为 99.3%，而梯形波电流控制的峰值效率约为 97.2%。

(a) (b)

图 4- 2 输入电压 48V，不同输出电压下效率测试数据 (a)Vo=20V (b)Vo=30V

4.2 不同增益区间内稳态工作实验验证

4.2.1 输出电压 0.25≤M≤0.5增益范围内稳态工作波形

为验证 4.1 中设计的三电平飞跨电容 Buck 电路在梯形波电流控制下的稳态工作

性能，本节进行了相应的实验验证。实验中，输出电压增益 0.25 ≤ � ≤ 0.5 范围内的

实验波形如图 4- 3 所示。

图 4- 3 中，黄色波形为 S11的驱动电压波形，绿色波形为飞跨电容电压波形，蓝

色波形为输出电压波形，红色波形为电感电流波形。在图 4- 3 中，输出电压为 24V的

情况下，理想情况下红色的电感电流波形应为轴对称的等腰梯形。然而，实际中，由于

飞跨电容电压的纹波影响，电感电流在各个模态下的电压斜率有所变化，导致本应为

电感电流平台期的模态下，仍然存在一定的曲度。

图 4- 3 梯形波调制策略下相关波形(Vg=48V，Vo=24V，M=0.5)
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(a) (b)

图 4- 4 梯形波调制策略下相关波形 (a) Vo=20V(M=0.42) (b) Vo=12V(M=0.25)

图 4- 4（a）展示了输出电压为 20V时的波形，此时，由于输出电压增益的减小，

电感电流纹波相比于图 4- 3 有所增加。图 4- 4（b）展示了输出电压为 12V时的波形，

随着输出电压增益进一步减小，电感电流的波形变化呈现出更为明显的变化。此时，由

于电感电流谷值检测的模态占据了开关周期的一半，电感电流波形上仅显示出三段显

著变化的波形。

这些实验波形表明，随着输出电压增益的减小，电感电流纹波逐渐增大，并且随着

输出电压接近控制逻辑下的增益下限，电感电流波形的变化趋向于简化，表明梯形波

电流控制在较低增益下的控制特性。

4.2.2 输出电压 0.5≤M≤0.75增益范围内稳态工作波形

在空比 0.5 ≤ � ≤ 0.75 范围内，实验波形如图 4- 5 所示。图中，黄色波形为 S11

的驱动电压波形，绿色波形为飞跨电容电压波形，蓝色波形为输出电压波形，红色波形

为电感电流波形。

(a)
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(b) (c)

图 4- 5 梯形波调制策略下相关波形 (a) Vo=24V(M=0.5) (b) Vo=28V(M=0.58) (c) Vo=36V(M=0.75)

图 4- 5（a）展示了输出电压为 24V时的波形。理想情况下，红色的电感电流波形

应为轴对称的等腰梯形。然而，实际中，由于飞跨电容电压纹波对各个模态下电感电流

斜率的影响，本应为电感电流平台期的模态下，仍然存在一定的曲度。

图 4- 5（b）展示了输出电压为 28V时的波形。随着输出电压增益的增大，电感电

流的纹波相比于图 4- 5（a）有所增加。这表明，在增大输出电压增益的过程中，电感

电流的波动范围增大。

图 4- 5（c）展示了输出电压为 36V时的波形。此时，输出电压增益接近梯形波控

制逻辑下的增益上限（约为 0.75）。同时，由于电感电流上升的模态占据了开关周期的

一半，电感电流波形呈现出三段显著变化。这一现象表明，当电压增益接近上限时，电

感电流波形的变化逐渐简化，且控制系统的调节效果趋于稳定。

4.2.3 输出电压 0<M≤0.25增益范围内稳态工作波形

在输出电压增益 0 < � ≤ 0.25 范围内，实验波形如图 4- 6 所示。图中，黄色波形

为 �11的驱动电压波形，绿色波形为飞跨电容电压波形，蓝色波形为输出电压波形，红

色波形为电感电流波形。

(a)
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(b) (c)

图 4- 6 梯形波调制策略下相关波形 (a) Vo=12V(M=0.25) (b) Vo=10V(M=0.21) (c) Vo=1V(M=0.02)

图 4- 6(a) 展示了输出电压为 12 V时的实验波形。此时输出电压增益处于该控制

方案的上限附近，电感电流波形对应于三种模态共同参与工作的情况，因此能够观察

到较完整的三段式变化特征。

图 4- 6(b) 展示了输出电压为 10V时的实验波形。随着输出电压增益进一步减小，

电感电流纹波相较于图 4- 6(a) 有所减小，表明在该区间内电感两端等效伏秒差逐渐减

小，电流波动幅度随之下降。

图 4- 6(c) 展示了输出电压为 1.5 V时的实验波形。此时输出电压增益接近该梯形

波控制逻辑下的下限，约为 � = 0.03。由于控制方案中第二段作用时间逐渐减小并最

终消失，电感电流波形由原先的三段式变化进一步简化为两段式变化。这表明在低增

益极限附近，参与调制的工作模态数目减少，电感电流波形形态也随之发生对应变化。

综上可见，在 0 < � ≤ 0.25 区间内，随着输出电压增益的降低，电感电流纹波逐

渐减小，并在接近增益下限时由三段波形过渡为两段波形，实验结果与所提出控制逻

辑的理论分析一致。

4.2.4 输出电压 0.75≤M<1增益范围内稳态工作波形

在在输出电压增益 0.75 ≤ � < 1 范围内，实验波形如图 4- 7 所示。图中，黄色波

形为输入电压波形，绿色波形为输出电压波形，蓝色波形为飞跨电容电压波形，红色波

形为电感电流波形。
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(a)

(b) (c)

图 4- 7 梯形波调制策略下相关波形 (a) Vo=36V(M=0.75) (b) Vo=42V(M=0.88) (c) Vo=47V(M=0.98)

图 4- 7(a) 展示了输出电压为 36 V时的实验波形。此时输出电压增益处于该控制

方案的下限附近，电感电流波形对应于三种模态共同参与工作的情况，因此能够观察

到较完整的三段式变化特征。

图 4- 7(b) 展示了输出电压为 42V时的实验波形。随着输出电压增益进一步增大，

电感电流纹波相较于图 4- 7(a) 有所减小，表明在该区间内电感两端的等效伏秒差逐渐

减小，从而使电流波动幅度随之下降。

图 4- 7(c) 展示了输出电压为 47 V时的实验波形。此时输出电压增益接近该梯形

波控制逻辑下的上限，约为 � = 0.98。

4.3 动态工况实验效果

4.3.1 M=0.5处输出电压增益逐渐增加工况实验效果

由于所设计的梯形波电流控制需要根据输出电压增益范围切换不同的控制方案，

因此有必要评估不同控制方案之间的切换效果。图 4- 8 展示了在增益约为 0.5的范围

内进行控制方案切换时的波形图。
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(a) (b)

图 4- 8 输出电压增益逐渐增加时� = 0.5 处的控制方式切换相关波形

图 4- 8(a)和图 4- 8(b)展示了输出电压增益由小于 0.5 逐渐增大至大于 0.5 时的控

制切换过程。红色虚线处为调制顺序切换时刻。在该实验过程中，输入电压由 30V逐

渐降低至 20 V，输出电压保持为 12 V。切换过程中输出电压最大超调约为 300 mV，

对应超调量约为 2.5%。

由图 4- 8(b)中的电感电流波形可以观察到，蓝色圆圈所标注的电感电流谷值存在

异常跳变和抖动现象。定性分析认为，该现象可能是由于此时电感电流纹波较小，电流

采样芯片的采样误差相对于电感电流纹波有效值的影响较大，从而导致数字控制中的

谷值电流检测出现失真。

为了验证上述分析，进一步设计了对比实验。将原实验中的 68 μH电感更换为 33

μH电感，使更换电感后的电感电流纹波约为原来的两倍，并重新进行了输出电压增益

由小于 0.5 过渡至大于 0.5的切换实验，实验结果如图 4- 9 所示。由图 4- 9(a)可以看

出，此时电感电流纹波约为图 4- 8 中的两倍。相比图 4- 8(b)，图 4- 9(a)中蓝色圆圈所

标注的电感电流谷值能够被准确检测，未再出现明显的异常跳变和抖动现象。该实验

结果验证了前述判断，即在电感电流纹波较小时，采样误差对谷值电流检测的影响更

加显著，容易导致控制切换过程中的电流检测失真。

(a)
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(b)

图 4- 9 (a)电感减小一半之后输出电压增益逐渐增加时� = 0.5 处控制方式切换相关波形

(b)输出电压增益逐渐增加时� = 0.5 处控制方式切换示意图

为了更加形象地描述输出电压增益为M=0.5附近控制方式切换时各模态的动作过

程，绘制了相应的工作示意图，如图 4- 9(b)所示。该示意图给出了切换动作发生时相

邻两个开关周期内的模态变化过程，并可结合电感电流波形与飞跨电容电压变化进行

分析。在 2Ts时刻进行控制调制顺序切换。理想情况下，此时电感电流应近似为一条平

直的直线；然而在实际实验中，由于飞跨电容电压存在一定纹波，同时输出电压略低于

理想值，因此在 2Ts之后的开关周期内，电感电流斜率始终为正，表现为电感电流持续

上升。

为解决输出电压增益接近 0.5 时，随着增益变化电感电流纹波逐渐减小，从而导

致谷值电流检测不准确的问题，提出一种基于局部变频的电感电流纹波增大的控制方

法。

如图 4- 10 所示，其中红色竖线表示 M = 0.5 附近调制顺序切换的时刻，蓝色竖

线表示开关频率切换的时刻。在蓝色区域内，系统保持 50 kHz 开关频率运行；在红色

区域内，将开关频率降低至原值的三分之二，即约 33 kHz。通过降低局部开关频率，

在相同电感参数与输入输出条件下，红色区域内的电感电流纹波幅值相较图 4- 8 对应

工况提升约 1.5 倍，实现局部电流纹波的增大，从而改善谷值电流采样的准确性。

引入局部变频控制后，系统在调制顺序切换过程中形成三个不同的运行区域，分

别定义为区域一、区域二和区域三，用于表示不同开关频率与调制策略组合下的动态

工作过程。
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图 4- 10 引入局部变频控制方案后输出电压增益逐渐增加时� = 0.5 处控制方式切换相关波形

图 4- 11 引入局部变频控制方案后区域一内开关频率切换相关波形

图 4- 11与图 4- 12分别给出了区域一内开关频率切换过程的相关波形。从图中可

以看出，在蓝色区域内系统保持 50 kHz 开关频率运行。在蓝色实线所示时刻，系统发

生开关频率切换，开关频率由 50 kHz 降低至红色区域内的 33 kHz。与此同时，由于

开关周期增大，在相同电感参数及工作条件下，电感电流纹波幅值相较于切换前明显

增大。

图 4- 12 引入局部变频控制方案后区域一内控制方式示意图

PMIC内部资料 严禁外传



论文标题 4 梯形波电流控制逻辑实验验证

69

图 4- 13给出了区域二内的相关波形。区域二内的相关控制方案切换方式与图 4- 9

相同，表示输出电压增益由大于 0.5逐渐减小至小于 0.5时的控制切换过程。

图 4- 13 引入局部变频控制方案后区域二内开关频率切换相关波形

图 4- 14与图 4- 15分别给出了区域三内开关频率切换过程的相关波形。从图中可

以看出，在红色区域内系统保持 33kHz 开关频率运行。在蓝色实线所示时刻，系统发

生开关频率切换，开关频率由 33kHz 增加至蓝色区域内 50kHz。与此同时，由于开关

周期减小，在相同电感参数及工作条件下，电感电流纹波幅值相较于切换前明显减小。

图 4- 14 引入局部变频控制方案后区域三内开关频率切换相关波形

图 4- 15 引入局部变频控制方案后区域三内控制方式示意图
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4.3.2 M=0.5处输出电压增益逐渐减小工况实验效果

图 4- 16(a)和图 4- 16(b)展示了输出电压增益由大于 0.5 逐渐减小至小于 0.5 时的

控制切换过程。在该实验过程中，输入电压由 20V逐渐升高至 30V，输出电压保持为

12 V。切换过程中，输出电压最大超调约为 400 mV，对应超调量约为 3.3%。

(a) (b)

图 4- 16 输出电压增益逐渐减小时� = 0.5 处的控制方式切换相关波形

由图 4- 16(b)中的电感电流波形可以看出，电感电流谷值未出现图 4- 8(b)中的异

常跳变和抖动现象，说明在输出电压增益逐渐减小并跨越M=0.5的切换过程中，谷值

电流检测能够保持较好的稳定性。

图 4- 17 输出电压增益逐渐减小时� = 0.5 处控制方式切换相关波形

图 4- 18 输出电压增益逐渐减小时� = 0.5 处控制方式切换示意图
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为了进一步分析输出电压增益逐渐减小时在M=0.5附近的控制切换过程，绘制了

对应的工作模态示意图，如图 4- 18所示。该图展示了切换动作发生时相邻两个开关周

期内各模态的变化情况。在 2Ts时刻进行控制调制顺序切换。

理想情况下，此时电感电流下降的斜率较大，并且叠加斜坡补偿后的电流参考值

与切换前相比存在明显差异，因此电感电流谷值相较于稳态时会出现一定的跌落。在

随后的开关周期内，电感电流会逐步被拉升，最终趋于新的稳态水平。

4.3.3 M=0.25处输出电压增益逐渐增加工况实验效果

图 4- 19(a)和(b)展示了从输出电压增益小于0.25逐渐增大到大于0.25的切换过程。

在红色虚线处进行调制顺序切换，在此过程中，输入电压从 54V逐渐减小到 44V，输

出电压为 12 V，且输出电压的超调量为 250 mV（2.1%）。

图 4- 20绘制了输出电压增益逐渐增大时在M=0.25附近的示意图，该示意图给出

了切换动作发生时相邻两个开关周期内的模态变化过程对应的工作模态。

(a) (b)

图 4- 19 输出电压增益逐渐增加时� = 0.25 处控制方式切换相关波形

图 4- 20输出电压增益逐渐增加时� = 0.25 处控制方式切换示意图

4.3.4 M=0.25处输出电压增益逐渐减小工况实验效果

图 4- 21(a)和(b)展示了从输出电压增益大于0.25逐渐减小到小于0.25的切换过程。
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在此过程中，输入电压从 44V逐渐增大到 54V，输出电压的超调量为 250mV（2.1%）。

图 4- 22绘制了输出电压增益逐渐减小时在M=0.25附近的的示意图，该示意图给

出了切换动作发生时相邻两个开关周期内的模态变化过程对应的工作模态。

(a) (b)

图 4- 21输出电压增益逐渐减小时� = 0.25 处控制方式切换相关波形

图 4- 22输出电压增益逐渐减小时� = 0.25 处控制方式切换示意图

4.3.5 M=0.75处输出电压增益逐渐增加工况实验效果

图 4- 23(a)和(b)展示了从输出电压增益小于0.75逐渐增大到大于0.75的切换过程。

在红色虚线处进行调制顺序切换，在此过程中，输入电压从 20V逐渐减小到 14V，输

出电压为 12 V，且输出电压的超调量为 350 mV（2.9%）。

图 4- 24绘制了输出电压增益逐渐增大时在M=0.75附近的的示意图，该示意图给

出了切换动作发生时相邻两个开关周期内的模态变化过程对应的工作模态。
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(a) (b)

图 4- 23 输出电压增益逐渐增加时� = 0.75 处控制方式切换相关波形

图 4- 24输出电压增益逐渐增加时� = 0.75 处控制方式切换示意图

4.3.6 M=0.75处输出电压增益逐渐减小工况实验效果

图 4- 25(a)和(b)展示了从输出电压增益大于0.75逐渐减小到小于0.75的切换过程。

在此过程中，输入电压从 14V逐渐增大到 20V，输出电压的超调量为 350mV（2.9%）。

图 4- 26绘制了输出电压增益逐渐减小时在M=0.75附近的的示意图，该示意图给

出了切换动作发生时相邻两个开关周期内的模态变化过程对应的工作模态。

(a) (b)

图 4- 25输出电压增益逐渐减小时� = 0.75 处控制方式切换相关波形
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图 4- 26输出电压增益逐渐减小时� = 0.75 处控制方式切换示意图

4.4 本章小结

本章围绕第三章提出的宽增益范围梯形波电流控制方法，搭建了三电平飞跨电容

Buck 实验样机，并对所设计控制策略进行了实验验证。基于第三章中分区控制的设计

思路，本文实现了输出电压增益 0.02 ≤ � ≤ 0.98 的宽范围调节，并针对不同增益区间

下的稳态工作波形及控制方案切换特性进行了系统分析。

首先，为保证与第二章传统谷值电流控制样机在比较上的公平性，本章在样机设

计中综合考虑了电感电流纹波幅值的差异，对电感参数进行了重新选取。由于梯形波

电流控制下全范围内的电感电流纹波约为传统谷值电流控制的两倍，因此在验证样机

中采用了更大的电感值，以使两种控制方法在最大电感电流纹波量上保持一致，其余

电路参数则基本保持不变。实验样机的构建为后续控制逻辑验证提供了硬件基础。

随后，本章分别对不同增益区间下的稳态工作波形进行了实验验证。实验结果表

明，在 0.25 ≤ � ≤ 0.5、0.5 ≤ � ≤ 0.75、0 < � ≤ 0.25 以及 0.75 ≤ � < 1 等不同增

益范围内，所提出的梯形波电流控制均能够实现稳定运行。电感电流波形随增益变化

呈现出与理论分析一致的分段特征：在部分区间内表现为较完整的三段或四段梯形波

形，而在接近各区间边界时，由于某些模态持续时间减小甚至消失，电感电流波形逐渐

简化为两段或三段变化形式。与此同时，飞跨电容电压始终能够保持较好的均压状态，

说明所提出的控制策略在宽增益范围内具备良好的稳态运行能力。

在此基础上，本章进一步对不同增益边界附近的控制方案切换特性进行了实验研

究。针对 � ≈ 0.25、� ≈ 0.5 和 � ≈ 0.75 三个关键边界点，分别测试了增益由低到

高及由高到低切换时的动态响应。实验结果表明，在控制方案切换过程中，输出电压虽

会产生一定幅度的瞬态超调，但整体超调量均控制在较小范围内，系统能够较快恢复
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到稳定状态，未出现明显失控现象。这说明所设计的分区梯形波电流控制逻辑在不同

控制模式之间具有较好的衔接能力，能够满足宽增益范围应用中的动态切换需求。

综上所述，本章通过实验样机对所提出的梯形波电流控制策略进行了全面验证。

结果表明，该控制方法不仅能够在 0.02 ≤ � ≤ 0.98 的宽增益范围内实现稳定运行，还

能够在不同增益区间边界处实现较为平滑的控制方案切换，同时保持飞跨电容电压均

压和系统输出稳定性。实验结果与前述理论分析基本一致，验证了所提控制策略的可

行性与有效性，并为后续全文总结与工程应用分析奠定了实验基础。

5 结论与展望

5.1 全文工作总结

本文围绕适配电源对高效率、高功率密度以及宽输出电压范围的应用需求展开研

究，针对传统两电平调压电路在宽范围输出条件下面临的器件电压应力高、开关损耗

大以及功率密度受限等问题，引入三电平飞跨电容 Buck 变换器作为研究对象，并围

绕其飞跨电容电压均衡与宽增益范围控制问题开展了系统研究。全文的主要工作可概

括如下：

首先，本文从适配电源的发展需求出发，对现有主流架构及多电平调压技术进行

了分析，指出飞跨电容多电平拓扑在降低器件电压应力、改善开关特性以及提升功率

密度方面具有明显优势。同时，针对飞跨电容拓扑中普遍存在的电压不均衡问题，分析

了其对器件电压应力分布、输出波形质量、系统损耗及动态性能的不利影响，说明实现

飞跨电容电压稳定均衡是多电平变换器可靠运行的关键。

其次，本文分别研究了峰值电流控制与谷值电流控制在三电平飞跨电容 Buck 变

换器中的应用特性。通过建立时域扰动传播模型，推导了两种控制方法在次谐波振荡

区间内所需的斜坡补偿条件，并进一步构建了飞跨电容电压扰动递推关系，对飞跨电

容电压自然均压能力进行了定量分析。研究结果表明：峰值电流控制下飞跨电容电压

的自然均压能力与负载条件密切相关，轻载时具备一定的均压能力，而在负载增大后

电压扰动将逐渐发散，最终导致自然均压失效；相比之下，谷值电流控制下飞跨电容电

压扰动在所分析范围内始终呈收敛特性，因此能够实现与负载无关的自然均压。相关

实验结果验证了上述理论分析的正确性。
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在此基础上，针对传统谷值电流控制在边界增益点附近因电感电流纹波过小而导

致谷值检测困难、控制失效的问题，本文提出了一种应用于宽增益范围的梯形波电流

控制方法。该方法通过对电感电流波形进行主动重构，结合不同增益区间内模态作用

时间及调制顺序的优化设计，在保持飞跨电容自然均压特性的同时，实现了对低纹波

甚至近零纹波区域的有效调节。进一步地，本文针对不同增益区间分别构建了相应的

梯形波调制逻辑，形成了覆盖 0.02 ≤ � ≤ 0.98 的宽增益范围控制方案，并对各区间内

的电感电流纹波、模态演化及控制切换条件进行了系统分析。

最后，本文搭建了三电平飞跨电容 Buck 实验样机，对所提出的梯形波电流控制

策略进行了实验验证。实验结果表明，该控制方法能够在 0.02 ≤ � ≤ 0.98 的宽增益范

围内实现稳定运行，飞跨电容电压保持良好的均压状态，且在不同增益区间边界处的

控制方案切换过程中，输出电压超调较小、恢复速度较快，验证了所提控制策略的可行

性与有效性。

综上所述，本文围绕三电平飞跨电容 Buck 变换器的自然均压机理与宽增益范围

控制问题，完成了从理论分析、控制策略设计到实验验证的完整研究工作。研究结果表

明，基于谷值电流控制思想构建的梯形波电流控制方法能够兼顾飞跨电容电压均衡、

宽增益范围调节及控制切换平滑性，为多电平飞跨电容变换器在宽范围输出适配电源

中的应用提供了一种有效的解决方案。

5.2 研究工作展望

本文在梯形波电流控制策略的设计与实验验证过程中，已初步证明该方法能够实

现宽增益范围内的稳定调节，并具备良好的飞跨电容电压均衡能力。然而，在研究过程

中也发现该控制策略仍存在若干值得进一步深入研究的问题，主要体现在以下两个方

面。

首先，现有梯形波电流控制方案虽然相较于传统两电平 Buck 电路在器件电压应

力及拓扑性能方面具有一定优势，但从电感设计角度来看，其电感电流纹波相较于相

移载波控制下仍高出两倍以上。这意味着在最终样机实现中，为满足相同纹波指标，梯

形波控制下所需电感体积并未表现出明显优势。因而，后续研究可对研究现状的指标

数据进一步进行对比分析，在效率和功率密度两个方面进行提高，进一步考虑在保证

电感电流纹波及控制器输出量均能够平滑切换的前提下，仅在特定增益区间内引入梯
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形波电流控制，而在其他区间采用纹波更小的控制方法。通过这种分区优化策略，有望

在兼顾宽输出电压增益范围的同时，减小磁性器件体积劣势，从而进一步提升系统整

体功率密度。

其次，本文提出的控制方案目前仍处于控制策略验证阶段，因此实验样机采用了

50 kHz的较低开关频率，以便于波形观察和控制逻辑验证。然而，若要面向高功率密

度适配电源的实际应用，后续需要将开关频率进一步提升至 500 kHz 甚至更高水平。

随着开关频率的提高，系统对控制器运算速度、采样与驱动同步精度以及电感电流检

测带宽和精度都将提出更高要求。同时，高频运行下寄生参数影响更加显著，控制延时

与测量误差也可能对控制性能造成更大影响。因此，如何在高频条件下实现梯形波电

流控制的准确调制与稳定运行，是后续工程化应用过程中需要重点解决的问题。

最后，由于飞跨电容在电路中主要承担能量转移与电压支撑作用，其工作应力与

电感电流及开关状态密切相关，因此其可靠性主要体现在电压应力、纹波电流以及长

期热应力等方面。从工程角度分析，飞跨电容的失效模式主要包括容值衰减、ESR上

升以及纹波电流引起的温升累积。因此，在后续实际应用过程中，需要对上述几点进行

评估优化。PMIC内部资料 严禁外传
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