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开关电容 PWM DC-DC电压调节模块

曹文静 1  金科 1  Ming Xu2  F C Lee2

（1. 南京航空航天大学江苏省新能源发电与电能变换重点实验室  南京  210016 2. 美国弗吉尼亚理工大
学电力电子研究中心  布莱克斯堡  24061）

摘要   介绍了一种开关电容 PWM DC-DC电压调节模块，该变换器是开关电容变换器和
PWM变换器的结合，具有如下优点：①开关管的零电压开关（Zero-Voltage-Switching，ZVS）；
②运用自耦变压器实现同步整流管（Synchronous Rectifier，SR）的自驱动，减小了驱动损耗和
体二极管导通损耗；③变压器漏感对效率的影响小，可以使用常规的分立式变压器，从而降低
成本；④变换器是单相的，结构简单，应用灵活。在理论分析的基础上，搭建了一台四相
700kHz 1.2V/130A VRM原理样机验证了理论分析的正确性。
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Abstract  This paper proposes a novel switching capacitor PWM DC-DC voltage regulator 
module. The converter is a combination of a switching capacitor converter and a PWM converter, and 

it has the following advantages: ①Zero voltage switching of all the MOSFETs. ②Using an auto 
transformer self-driven method to save the driver loss and the synchronous rectifier (SR) body diode 

conduction loss. ③Its efficiency is not sensitive to leakage inductor, so that the discrete transformer 
can be used to save the cost. ④Single phase option makes it more flexible. A four-phase 700kHz 
1.2V/130A output VRM prototype was built to verify the analysis.

Keywords：Switching capacitor converter, PWM converter, self-driven, zero voltage switching

1  引言

随着信息产业的快速发展，高效率高动态特性

负载点（Point of  Load，POL）变换器得到了越来

越多的应用。给 CPU 供电的电压调节器（ Voltage 

Regulators，VR）是一种特殊的 POL 变换器，新一

代计算机微处理器发展的趋势是低压大电流。工作

电压低至 1V，工作电流高达 130A，并且对动态性

能有更高的要求 (di/dt=2A/ns）。一些服务器中使用

的微处理器甚至需要 170A 的电流。这就要求

VR 具有更高的效率，更稳定的输出电压，以及更快

的动态响应速度 [1-3]。

目前绝大部分 VR 采用的拓扑是多相交错

Buck 变换器。为了满足 CPU 对动态性能越来越高

的要求，如果保持开关频率不变，那输出滤波电容

将大大增加，而输出滤波电容的增加，不但增加了
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成本还降低了功率密度 ；如果提高开关频率，输出

滤波电容可以减少，这样成本降低，功率密度得到

提高。但是，当开关频率升高时，虽然导通损耗变

化不大，但开关损耗和同步整流管体二极管的损耗

会增加，从而导致效率降低 [4-8]。

文献[9,10]提出了自驱动 ZVS 非隔离全桥 DC-
DC 变换器，它与传统两相 Buck 变换器相比，具有

以下优点：①功率管的零电压开关； ②消除了

SR 驱动器，减小驱动损耗； ③不需要调节死区时

间，减小了 SR 的体二极管导通损耗； ④增大占空

比，减小了主开关管关断损耗和体二极管的反向恢

复损耗。然而，该变换器具有以下 缺点：①必须两

相工作，轻载时环流损耗大 ；②变压器漏感对效率

影响大，不能采用分立式变压器，限制了变换器在

VR 场合的应用；③结构相对复杂，灵活性较差。

为了解决以上缺点，本文将原变换器拆分成两

个可以独立工作的单相变换器，该变换器一个模态

工作在开关电容模态 ；另一个模态工作在 PWM 调

压模态，在保留了开关电容变换器动态响应快的优

点的同时，通过调节占空比调节输出电压。本文在

分析工作原理和自驱动方式的基础上，搭建了一台

四相 700kHz 1.2V/130A VRM 原理样机，验证了理

论分析的正确性。

2  变换器推导

自驱动 ZVS 非隔离全桥 DC-DC 变换器可以解

耦成两个对称的部分，从而得到两个独立的单相变

换器，其推导步骤如图 1 所示。

图 1  推导步骤

Fig.1  Derivation process

原变换器上下两相的输入和输出均是解耦的，

只有变压器一次侧耦合在一起， C 点电位是随开关

管开关而变化的。要实现两相的解耦，就必须确保

C 点电位不随开关管开关而变化。

固定 C 点电位有两种方法：一是保持控制信号

时序不变，改变变压器的同名端；二是保持变压器

同名端不变，改变开关管的控制时序，使 S1 和

Q2 同时导通和分断，S2 和 Q3 同时导通和分断。

当 C 点电位固定后，则可以在 C 点并联电容从

而解耦，将变换器一分为二，形成两个可以独立工

作的单相变换器。

改变变压器同名端解耦后的变换器主电路、主

要波形和模态等效电路如图 2 所示。改变开关管控

制时序解耦后的变换器主电路、主要波形和模态等

效电路如图 3 所示。

对于图 2a 所示的电路，在 [t0～t1]时间段，开

关管 Q1、S1 导通，输出电压 Vo 与变压器二次侧并

联，通过变压器折算到一次侧，与隔直电容 Cb 串

联，接在输入电压源 Vin 两端。等效电路如图 2c 所

示。此时电路可以看作一个开关电容变换器，工作

在开关电容模态，具有良好的动态特性 [11]。在

[t1～ t2]时间段，开关管 Q1、S1 分断，Q2 导通。

等效电路如图 2d 所示。变压器得到复位，输出电

压可以由 Q2 的占空比进行调节。此时电路可以看作

一个 PWM 变换器，工作在调压模态。

（a）主电路



184 电 工 技 术 学 报 2012 年 10 月

（b）主要波形图

        
（c）[t0～t1] 等效电路      （d）[t1～t2] 等效电路

图 2  正激式开关电容 PWM DC-DC 电压调节模块

Fig.2  Forward switching capacitor PWM DC-DC

voltage regulator module

（a）主电路

（b）主要波形图

       
（c）[t0～t1] 等效电路      （d）[t1～t2] 等效电路

图 3  反激式开关电容 PWM DC-DC 电压调节模块

Fig.3  Flyback switching capacitor PWM DC-DC

voltage regulator module

对于图 3a 所示的电路，在 [t0～t1]时间段，开

关管 Q1 导通，输入电压与变压器一次侧、隔直电容

Cb 串联，Cb 和励磁电感 L1 储存电能。等效电路如

图 3c 所示。输出电压可以由 Q1 的占空比进行调节。

此时电路可以看作一个 PWM 变换器，工作在调压

模态。在 [t1～t2]时间段，开关管 Q1 分断，开关管

Q2、S1 导通。L1 通过开关管 S1 对输出 Vo 释放电能，

Cb 通过 Q2 和 S1 直接与变压器一次侧（nVo，n 为

变压器一二次侧匝比）并联。等效电路如图 3d 所

示。此时电路可以看作一个开关电容变换器，工作

在开关电容模态，具有良好的动态特性。

由以上的分析可知，通过解耦得到的单相变换

器一个周期内有两个模态，分别是开关电容模态和

调压模态。它们是开关电容变换器与 PWM 变换器

的结合，因此称之为开关电容 PWM DC-DC 电压

调节模块。由以上分析可见，图 2 所示电路的能量

传递方式与正激变换器类似，称之为正激式开关电

容 PWM DC-DC 电压调节模块；图 3 所示电路的能

量传递方式与反激变换器类似，称之为反激式开关

电容 PWM DC-DC 电压调节模块。开关电容 PWM 
DC-DC 电压调节模块在保留原有变换器 [9, 10]优点

的同时，克服了开关电容变换器对输出电压调节困

难的缺点 [12, 13]，并且开关电容模态使其保留了开关

电容变换器动态响应快的优点。

与全桥变换器相比，开关电容 PWM DC-DC 电

压调节模块是单相的，结构更加灵活。根据不同的

应用场合，可以通过变换器并联的方式实现最优化

的相数，且每一相都是独立的。为了在不同负载范

围内达到高效率，可以采用脱相控制的方法，使变

换器根据不同的负载情况高效工作。此外，可以引

入非线性控制方法提高变换器的动态性能 [14]。

从能量传递的角度分析，图 2 中的变换器在两

个模态均向负载提供能量，而图 3 的变换器仅在一

个模态向负载输出能量，而另一模态由输出滤波电

容提供负载能量，因此图 2 中的变换器效率更高。

本文将对图 2 所示的变换器的工作原理进行详细分

析，并讨论其自驱动和优化设计的方法。

3  工作原理

在实际电路中，变压器的引入意味着引入了漏

感。当漏感很小可以忽略时，变换器的工作原理如

上节所述。当变压器漏感不可忽略时，可以利用漏

感，使开关管实现 ZVS。本节详细讨论带有漏感的

开关电容 PWM DC-DC 电压调节模块的工作原理。

主电路和主要波形如图 4 所示。在分析前，做如下

假设：①所有开关管和二极管均为理想器件； ②所

有电感、电容和变压器均为理想元件； ③输出滤波

电容足够大，可近似认为是电压源。
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（a）主电路

（b）主要波形

图 4  带有漏感的开关电容 PWM DC-DC 电压调节模块

Fig.4  Switching capacitor PWM DC-DC voltage 

regulator module with leakage inductor

变换器每个开关周期有 6 种开关模态，各个开

关模态的等效电路如图 5 所示。电路的工作原理如

下。

（a）[t0～t1]

（b）[t1～t2]

（c）[t2～t3]

（d）[t3～t4]

（e）[t4～t5]

（f）[t5～t6]

图 5  等效电路

Fig.5  Equivalent circuits

（1）开关模态 1 [t0～t1]（见图 5a）
开关管 Q1、S1 导通，变压器漏感 Lr 与隔直电

容 Cb 串联谐振，输入电能一部分存储在 Cb 中，其

余部分对负载供电。励磁电感 L1 上电流 iL 线性下

降。

   （1a）
r r 0 r1 0

in o b 0
r1 0

r1

( ) ( ) cos ( )
( )

           sin ( )

L L

C

i t I t t t
V nV V t

t t
Z





  

 


 （1b）b b 0 r1 r 0 r1 0

in o b 0 r1 0

( ) ( ) ( )sin ( )
[ ( )][1 cos ( )]

C C L

C

v t V t Z I t t t
V nV V t t t




= + - +

- - - -
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式中， ； ；ILr(t0)和r1 r b1/ L C = r1 r b/Z L C=

VCb(t0)分别是 t0 时刻流经 Lr 的电流和 Cb 两端电压。

在 t1 时刻，开关管 Q1 和 S1 分断，Q1 的分断电

流取决于 Lr-Cb 谐振网络。对于一个给定的变压器，

Lr 是确定的，那么可以通过选取适当的 Cb 合理设

计谐振网络以达到 Q1 的 ZCS。因此，变压器漏感

Lr 对效率影响不大，这是该变换器的一个显著优点。

从而可以使用价格便宜且易于安装的分立式变压器，

变换器适用于 VRM，VRD 等多种应用场合。

（2）开关模态 2 [t1～t2]（见图 5b）
在 t1 时刻，开关管 Q1 和 S1 分断，iS1 流经

S1 的体二极管 VDS1，iL 继续线性下降。 iLr 给

CQ1 充电，同时给 CQ2 放电。直至 vCQ1 充电至 Vin，

vCQ2 放电至零，模态 2 结束。

   （2a）
r r 1 r2 1

in o b 1
r2 1

r2

( ) ( ) cos ( )
( )

           sin ( )

L L

C

i t I t t t
V nV V t

t t
Z





= - +

- -
-

    （2b）Q1 in o r2 1( ) ( )[1 cos ( )]v t V nV t t= - - -

    （2c）Q2 in o r2 1( ) [1 cos ( )]v t V nV t t= - - -

式中， ， 。r2 r Q1 Q21/ ( )L C C = + r2 r Q1 Q2/( )Z L C C= +

（3）开关模态 3 [t2～t3]（见图 5c）
在 t2 时刻，vds(Q2) 降低到零，此时给 Q2 触发信

号，使 Q2 实现 ZVS 开通。VDS1 继续导通， Lr 和

Cb 谐振， iLr 迅速谐振到零。

    （3a）
r r 2 r1 2

o b 2
r1 2

r1

( ) ( ) cos ( )
( )

           sin ( )

L L

C

i t I t t t
nV V t

t t
Z





= - +

- -
-

  （3b）b b 2 r1 r 2 r1 2

o b 0 r1 2

( ) ( ) ( )sin ( )
[ ( )][1 cos ( )]

C C L

C

v t V t Z I t t t
nV V t t t




= + - +

- - - -

直到 VDS1 自然截止，模态 3 结束。

（4）开关模态 4[t3～t4]（见图 5d）
在 t3 时刻，VDS1 截止，储存在 Cb 中的能量给

负载放电。 iL 线性上升。变压器在该模态得到复位。

       （4a）
r r

b

3 r3 3

3 o
r3 3

r3

( ) ( ) cos ( )
( )

           sin ( )

L L

C

i t I t t t
V t V

t t
Z





= - +

-
-

  （4b）b b

b

3 r3 r 3 r3 3

3 o r3 3

( ) ( ) ( )sin ( )
  [ ( ) ][1 cos ( )]

C C L

C

v t V t Z I t t t
V t V t t




= + - +

- - -

式中， ； ；2
eq r 1( 1)L L n L= + + r3 eq b1/ L C =

。r3 eq b/Z L C=

（5）开关模态 5 [t4～t5]（见图 5e）
在 t4 时刻，Q2 关断， iLr 给 CQ2 充电，给 CQ1 放

电。直至充放电过程结束。

（6）开关模态 6 [t5～t6]（见图 5f）
在 t5 时刻，vds(Q1) 降低到零，此时给 Q1 触发信

号，使 Q1 实现 ZVS 导通。LrCb 电路谐振。 t6 时刻，

一个开关周期结束 。

由以上对工作原理的分析，可以推导出变换器

的电压传输比

              （5）o

in 1
V D
V n

=
+

式中，D 为开关管 Q2 的占空比。

4  自耦变压器自驱动方法

自驱动变换器的主要优点是驱动电路简单，

SR 体二极管导通损耗减小，部分驱动能量可以循环

利用。从而降低成本，提高效率 [9]。因此，本文提

出的开关电容 PWM DC-DC 电压调节模块采用自驱

动的方法为 SR 提供驱动电压。

SR 的驱动损耗计算公式如下 ：

           （6）drive_loss g drive sP Q V f=

式中，Qg 与 Vdrive 成正比；fs 是开关频率。对于不

同的器件，最优的驱动电压也不同。本文中的

SR 采用 IRF6716，图 6 列出了不同驱动电压下

SR 的损耗对比。驱动电压的减小虽然可以减小驱动

损耗，但是导通损耗却随之增加。从图 6 看出

8V 是最优化的驱动电压。因此得到与 SR 所需驱

动电压时序相同，幅值最优的驱动信号是减小驱动

损耗的关键。

图 6  不同驱动电压对应 SR 损耗对比
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Fig.6  The SR loss comparison between different 

drive voltages

本文采用了自耦变压器自驱动法得到最优的驱

动电压，如图 7a 所示。自耦变压器产生电压 vT 的

波形如图 7b 所示，可以看出 vT 波形相位与 vgs(Q1)

（a）主电路

（b）主要波形

（c）电平转移电路

图 7  SR 自驱动电路

Fig.7  Synchronous rectifier self-driven circuit

一致，电压跨度为 ，nd 是自耦变压器匝数，d
in

p 1
n

V
n +

最优驱动电压可以通过改变 nd 来调节。但是，

vT 中存在多余的直流分量，不能直接驱动 SR，而

要通过一个电平转移电路去除部分直流分量。图

7c 给出了电平转移电路的结构，下面将讨论其参数

的设计方法。

vT 中包含有直流分量 vT(DC)和交流分量 vT(AC)，

且 vT(DC) =VCb。电平转移电路的功能就是使 vT 的所

有交流分量通过，而只通过一部分直流分量，使得

SR 关断时所需的 vgs(S1)可以降低到零，确保 SR 有

效关断。

由电平转移电路，可以得到

    （7）gs 2 1 1

T 2 1 1 1 2 2

(1 )
(1 ) (1 )

v R sC R
v R sC R R sC R

+
=

+ + +

    （8）1 1 2 2

T 2 1 1 1 2 2

(1 )
(1 ) (1 )

Cv R sC R
v R sC R R sC R

+
=

+ + +

对于直流分量， s 为零，由式（8）可得

       （9）1 1 LS

T 2 1 Cb0

C

S

v vR
v R R V=

= =
+

根据输入电压和输出电压取值范围，为了确保

SR 有效关断， 取值应为 0.63。即1

T 0

C

S

v
v =

R1/(R1+R2)=
0.63。选取 R1=910，R2=510。

对于开关频率的交流分量， s=2j  fS，且有

>>1， >>1。由式（7）可得1 1sC R 2 2sC R

          （10）gs 1

T 2 12 jS fs

v C
v C C

=

=
+

所有开关频率的交流分量均通过电平转移电

路，即 ，因此有 C1>>C2。C2
gs 1

T 2 12 j

1
sS f

v C
v C C

=

= =
+

是 SR 的输入电容。 SR 为两个 IRF6716 并联，

C2=12nF，选取 C1=0.5F。

5  实验结果

为了验证理论分析的正确性，在实验室搭建了

一台四相 700kHz 1.2V/130A 输出 VRM 原理样机，

图 8 给出了原理样机的照片。具体参数如下：输入

直流电压：Vin=10.04～12.6V；输出直流电压：

Vo=0.8～1.6V；最大输出电流 Iomax=150A；Q1：

RJK0302；Q2：RJK0304；S1：2×IRF6716；变压

器匝比：n=2；一次隔直电容 Cb：4×1F，
MLCC/TDK；驱动芯片： ISL6596；控制芯片：

PX3538。

图 8  四相 VRM 硬件照片

Fig.8  Four-phase VRM hardware picture
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实验波形如图 9 所示。图 9a 给出了 vgs(Q1)、

vgs(Q2)和 vgs(S1) 的波形。可以看出 vgs(S1) 约为 8V，

并且相位同 vgs(Q1) 保持一致，证明了自耦变压器自

驱动方法的可行性。图 9b 给出了 vgs(Q1)、vgs(Q2)、

隔直电容电压 vCb 以及变压器一次电流 iLr 的波形。

可以看出 Q1 的分断电流近似为零，实现了 ZCS。
实验验证了理论分析的正确性。

（a）vgs(Q1)、vgs(Q2) 以及 vgs(S1) 的波形

（b）vgs(Q1)、vgs(Q2)、vCb 以及 iLr 的波形

图 9  实验波形

Fig.9  The experimental waveforms

图 10 给出了六相 Buck、12V 自驱动全桥以及

本文提出的四相变换器运用脱相控制的效率对比曲

线。可以看出在满载时，本文提出的变换器与

12V 自驱动变换器效率基本一致。采用脱相控制，

通过检测输出电流来控制工作的相数，随着输出电

流的减小逐步减少工作的相数。从效率曲线可以看

出，当输出电流降低至 60A 左右时，分断两相，

仅有两相工作；当输出电流进一步降低至 30A 左

右时，再分断一相，此时仅有一相对负载提供能量。

从而确保变换器可以在整个负载范围内高效率工作。

图 10  效率曲线

Fig.10  The efficiency curves

6  结论

本文提出了开关电容 PWM DC-DC 电压调节模

块，它是开关电容变换器与 PWM 变换器的结合，

具有如下优点：①有两个工作模态，即开关电容模

态和调压模态，使变换器具有开关电容变换器动态

特性快的优点，又具有调压变换器通过调节占空比

调节输出电压的功能； ②变压器漏感与隔直电容谐

振，实现开关管的软开关； ③运用自耦变压器实现

SR 的自驱动，减小了驱动损耗和体二极管导通损耗；

④变换器是单相的，结构灵活，运用脱相控制的方

法可以在整个负载范围内实现高效率 。
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