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基于 ΔΣ 超频的高功率密度空间功率平台

苗狄 1  张东来 1  张乃通 2

（1. 深圳航天科技创新研究院 D806  深圳  518057   2. 哈尔滨工业大学 哈尔滨  150001）

摘要   空间功率平台（PCU）多采用电流型跨导控制的 S4R架构，母线输出电容滤波阵一般
由低容值的自愈电容组成。针对功率平台基板面积、体积及重量的限制条件，在满足与滞环跨导

控制相同的开关管损耗和母线稳态纹波指标情况下，提出采用 ΔΣ控制策略对局部开关进行超频
驱动，降低了自愈电容阵的容值且提升了高功率密度。从功率谱分析角度阐述了超频驱动减小电

容阵容值的机理，给出了驱动电路，定量分析了超频范围，建立了超频电源控制器数学模型，给

出了控制参数设计办法。仿真及实验证实超频驱动的 S4R的动态性及功率密度优于滞环驱动的
S4R。
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Abstract  Sequential switch series shunt regulator(S4R) is used as space photovoltaic(PV) 20kW 
power conditioning unit(PCU). In order to improve high power density, a reasonable solution is 
reducing the filter healing capacitor array size and weight. Sigma-delta control strategy is proposed to 
gate the shunt switch by overclocking at the same efficiency with the hysteretic control. Modeling, loop 
design and system stable of sigma-delta control is analyzed in this paper. A better dynamic performance 
and power density ratio than the Bang-Bang control is proved by simulation and experiment.
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1  引言

针对空间太阳电池蓄电池联合供电平台， 普遍

采用有序开关分流器（ Seguential Switch Shunt 
Regulator，S3R）或有序串联开关分流器

（Seguential Switch Series Shunt Regulator，S4R）

架构作为功率调节平台 [1,2]。下一代空间功率平台具

有平台模块化、高功率密度比、高冗余度及良好的
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通用继承性等特点 [3]。S3R 与 S4R 属于能量直接传

递[4,5]的功率调节技术，基于这两种架构的功率调节

器（Power Conditioning Unit，PCU）均采用双环跨导

控制策略[6,7]，电压外环负责针对不同载荷情况及外

部干扰进行电流内环 调阵一般采用欧法 公司具有自

愈特性的金属薄膜电容，过 电压时具有自动恢复绝

缘的特性。该电容 一般都是微法级[12,13]。因此相

对于民用的电解电容，由该电容组成的 毫法级电容

阵，无论体积与重量都 相对滞环驱动的电容阵大。

图 1 给出了基于 S4R 的空间功率平台框图。

针对卫星功率平台高功率密度要求与元器件可

靠性要求，通过减少元器件数量以提高功率平台的
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功率密度不具有可实施性，且元器件的数量、体积

与重量是减少功率密度的次要因素。研究过程中发

现由具有低容值自愈特性的 MKP 电容组成的母线

输出滤波阵列所占的体积较大，因此如何减少滤波

电容阵的容值是提高功率密度的主要矛盾。

图 1  空间功率平台框图

Fig.1  The schematic of PCU based on S4R

无论采用 S3R 或 S4R 技术的 PCU 主要特点是

限频定幅调节技术，即 LC3（limit cycle 
conductance control）调节技术，其分流开关频率或

者电压环路的剪切频率与滤波电容成反比关系。因

此如何在相同损耗情况下提高分流的 最高开关频率

是本研究的重点。 ΔΣ（Sigma-Delta）[14-17]的控制

策略主要应用在模-数转换（Analag to Digital 
Convertor，ADC）采样、数字 PWM 精度提高及开

关电源的 EMI 抑制上。ΔΣ 超频驱动是一种反馈调

制，通过增加调制器前馈通道增益及采样的开关频

率，对开关噪声进行整形，从而达到信号频谱内噪

声幅度抑制的目的。开关电压尖锋的减小可以有效

地减少输出滤波电容阵列大小，因此在相同纹波要

求下采用 ΔΣ 调制技术的 PCU 功率密度明显提高。

2  ΔΣ 超频驱动减少输出滤波电容的机理

2.1  分流域 ΔΣ 超频驱动母线纹波谱分析

量化噪声 e 是平稳的随机数列，与输入的控制

信号 Vc 无关，并且服从均匀概率分布， 见式（1）。

         （1）
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式中，ΔV 是量化区间，即跨导模型中的上下之间

域值宽度。则量化噪声功率 见式（2）。

                  （2）
2
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其 ΔΣ 驱动的采样频率为 fs，则量化后的功率

谱密度见式（3）。

            （3）e
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f
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过采样技术可以降低量化噪声的功率谱密度，

但是过高的采样时钟频率对于实际应用电路不是很

现实。采用噪声整形 ΔΣ 技术可以实现在母线带宽

范围内的降噪目的。图 2 给出了 2 阶噪声整形系统

框图；无噪声整形及二阶整形的开关分流器功率谱

密度图如图 2 所示，Bang-Bang 的开关频率为

1kHz, ΔΣ 的采样频率为 2kHz，通过 Saber 仿真软
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件对分流调节器（ Shunt Regulator，SR）电路进行

仿真，并把需要分析的信号数据转移到 Matlab 中，

对其进行 PSD 分析。二阶整形调制器包含两个积分

增益环节和一个比较环节，该比较环节即开关环节。

输入控制信号及反馈信号，做差形成误差信号，通

过负反馈调制器，该误差信号在 稳态时趋近于零。

二阶的低频滤波器能滤除频带内的噪声 ；阶数的增

加能增强 ΔΣ 调制器的滤噪效果。二阶噪声整形控

制系统的 Z 域传递函数，见式（ 4）。二阶调制器

的噪声在基频下有两个零点，该处零点抑制了频带

内噪声，一般随着 整形阶数增加，抑制效果更明显。

分析图 3 得出 ΔΣ 调制器的开关时刻高频分量相比

于 Bang-Bang 调制器更低，因此功率变换器的开关

噪声也得到了降低，即抑制了开关时刻的

MOSFET 两端的电压 Spike。

（
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图 2  二阶噪声整形控制框图

Fig.2  2-nd noise shaped control frame

图 3  ΔΣ 与 Bang-Bang 驱动的分流单元功率谱密度

Fig.3   Power spectrum density of ΔΣ and Bang-Bang 

driver in SR unit

ΔΣ 调制器属于数据采样，当放置在电源反馈控

制环路上时，电源可以看成一个低通滤波器

（Low-Pass Filter，LPF）。电源的 LPF 能有效的

抑制由调制器带来的高频噪声。分流稳态时的驱动

输出的方程见式（5）。
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对式（5）进行傅里叶分析与综合得到式（ 6）
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假设负载为纯阻性负载且为 1Ω，则稳态时分

流单元的功率谱密度 见式（7）。
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采用二阶 ΔΣ 噪声整形调制技术，其引入的噪

声衰减因子见式（8）所示

         （8）
2 2

e 2
s

sin (π )| ( ) | A fH f
f



2.2  ΔΣ 驱动单元设计及线性模型

分流域的连续时间 二阶 1 位 ΔΣ 调制器实现电

路图，如图 4 所示。该模拟电路实现 二阶噪声整形

调制，其中控制信号是补偿网络输出，即误差信号。

误差信号与限幅后的 数模转换（Digital to Analog 
Conreter，DAC）之差，经过两个积分环节、量化

比较器与 D 型触发器产生开关驱动信号。 N 位二

阶 ΔΣ 噪声整形量化区间 见式（9）。

当 Ve 超出量化误差范围，即

|Vc|≥Vcomp_n±Δ/2 时，量化器发生会发生过载现象，

即驱动信号全部置高电平。

    （9）comp_n_upper comp_n_lower

2 1N

V V
 


对于多模块并联的分流单元，要合理设计

Vcomp_n_upper 和 Vcomp_n_lower 两个阈值电位既能满足调

用要求，同时这两个阈值电位差还决定了 ΔΣ 调制

器的最高开关频率，这说明 ΔΣ 调制器在这里的应

用也属于限频跨导控制模式（LC3 原则）。

DAC 反馈采样选择不归零（NRZ）编码，则

2 阶连续时间的 ΔΣ 调制环路开环传递函数 见式

（10）。

   （10）
2
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2
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式中   a1 及 a2——反馈积分环节的增益；

b——阈值电压衰减比例；

fs——反馈网络增益。
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图 4  二阶 ΔΣ 驱动调制器电路

Fig.4  2-nd continuous-time noise shaped modulator

2.3  ΔΣ 驱动稳定性分析及阈值参数的确定

不同系数情况下的 Z 域二阶 ΔΣ 的根轨迹如图

5 所示。由式（ 4）可知当 kp=0 时，Z=(1, 0)为两个

起始极点。衰减因子 c 与第二个积分器的增益

a2 对根轨迹的形状没有改变，即 c 与 a2 的大小不会

影响调制器结构的稳定性，仅会影响满足稳定性的

kp 大小。当 a2 与 c 值越大，则满足稳定性的 kp 越

小，反之亦然。

图 5  不同系数的二阶一位 ΔΣ 调制器根轨迹分析图

Fig.5  Root locus of 2 order single-bitΔΣ with different 

sets of scaling coefficients

当 a1∈(1, ∞)时,调制器不论增益 kp 多大均处在

不稳定状态；当 a1=1，a2=1 时，调制器的增益

kp∈(0, 4)时调制器处在临界稳定状态，当 kp∈(4, 
∞)时调制器工作不稳定。

当 a1∈(0, 1)时，调制器存在 kpcritical 值，当

kp<kpcritical 时调制器处于稳定状态。当 a1=0.5，
a2=1 时，kpcritical=2.66。当 a1 越小，则 kpcritical 越大。

        （11）0.5
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其 β 见式（12）。
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≤

   

从而推论得出，ΔVP 决定了 kpcritical 大小，ΔVP 
∈(1, 2)，调制器是稳定的。对于滞回驱动 ΔVBang-

Bang∈(0, 1)时调制器是稳定的。

2.4  相同损耗下 ΔΣ 与滞环驱动开关频率关系

图 6 给出了在相同母线纹波情况下 Bang-
Bang 与 ΔΣ 调制器产生原理图。 其中 fs 为 Bang-
Bang 调制器频率， fs_avg 是 ΔΣ 调制器在 Bang-
Bang 调制周期内的平均开关频率。

在 ADC 及 DAC 等设计中，采样频率一般是根

据系统的信噪比（ Signal to Noise Ratio，SNR），

动态范围（Dynamic Range，DR）及系统的

PSD 等各种指标来确定。图 7 给出了在相同拓扑，

控制器电压输出为 2.5V 情况下 Bang-Bang 调制与

ΔΣ 调制的驱动波形对比图。由图 6 可以得出采用

ΔΣ 调制的驱动波形在最高开关频率一样的情况下，

相同时间内的开关次数明显少于 Bang-Bang 调制器。

因此在最高开关频率相同时， ΔΣ 相比于 Bang-
Bang 调制具有更低的开通关断损耗。 SR 模块稳态

工作情况下变换器的功率损耗主要由 MOSFET 及

二极管的开关损耗及导通损耗组成。

图 6  相同母线纹波下 Bang-Bang 与 ΔΣ 调制发波原理

Fig.6   Bang-Bang and ΔΣ modulator driver diagram
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图 7  同一 Vc 情况的 Bang-Bang 调制与 ΔΣ 调制对比

Fig.7   Bang-Bang and ΔΣ modulator driver at same Vc

当损耗 PLOSS 相等时，得出式（ 13），式中

kO 称为超频常数；fs
bang-bang 是 Bang-Bang 驱动时的

开关频率；fs
ΔΣ 是 ΔΣ 驱动时的最高开关频率。该等

式的物理解释是， 当相同的 SR 模块在相同损耗，

即 fs_avg=fs 采用 ΔΣ 驱动的最高开关频率等于 fs
bang-

bang 的 kO 倍。

         （13）ΔΣ Bang-Bang
s O sf k f

3  超频常数 kO 的计算分析

根据马尔科夫链的特性， αP（Xo）= βP（X1）, 
其中 P（Xo）及 P（X1）是发生 Xo 及 X1 的概率；

调制驱动的占空比值 D=ILOAD/IPV；转移率 λ12 及

λ21≤1。推导得出，见式（14）。

            （14）
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D
D
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

由式（11）、式（12）及式（14）可以得出如

式（15）所示的 kO 分段讨论公式。
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           ≤

     ≥

针对式（15）得出占空比变化情况下的超平常

数 kO 选择范围。当 ILOAD=0.5IPV 时，kO 为 2。这里

需要注意的是当 D 小于 0.5 时或大于 0.5 时，超频

倍率更高，如图 8 所示。但显然超频上限不肯能无

限的大，上限的选择需要其它的约束条件。 LC3 控

制模式的特点是滤波电容的大小决定了开关频率的

大小。因此采用 ΔΣ 技术可以在相同变换器损耗情

况下及母线输出阻抗不变的条件下，减少 PCU 的

滤波电容阵列大小。采用 ΔΣ 驱动技术的 PCU，不

但减小了母线输出滤波阵列的大小（一定意义上提

高

图 8  0%～100%占空比情况下超频常数选择范围

Fig.8  kO range under 0% to 100% D

了 PCU 的功率密度），同时也提高了功率调节单元

的动态特性，滤波电容越小其动态响应越快，但是

响应的超调也越大。 ΔΣ 调制方式的 SR 开关频率是

Bang-Bang 调制 kO 倍，则可知 ΔΣ 调制下的

CBUS 为 Bang-Bang 调制的 1/kO 倍，见式（16）。

         （16）
Bang-Bang
BUS

BUS
O

C
C

k
 

4  含 ΔΣ 驱动环节的电压环路稳定性研究

ΔΣ 调制带来的主要是时间延迟。分析延迟主要

包含三个部分：①运算放大器及比较器芯片本身的
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延迟；②由离散时间电路构成的 ΔΣ 调制器的采样

时间延迟，即不归零编码（Non-Return to Zero，

NRZ）码元存在时间；③纯积分滤波电路。三部分

中第一部分可以忽略不计 ；第二部分可以通过提高

采样频率，即提高过采样率来忽略由采样带来的延

迟；而第三部分其工作特性像 LPF 环节，这部份不

能通过其他方法忽略，而且正是这部分存在才使得

ΔΣ 实现了低通整形。将这部分看成一个纯延迟环节，

其传递函数为 ,根据自控原理可知纯延迟环节d_ sdsTe

不会影响系统的增益曲线，但是会降低系统的相角

裕度。较大的延迟会减低系统的相角 裕度因此系统

的不稳定。由纯延迟环节带来的滞后 相角见式

（17），延迟时间见式（18）。则滞后的相角见式

（19），式中 fBUS 是不含 ΔΣ 驱动环节时的控制环

路带宽， fe 是 ΔΣ 驱动环节的采样频率。

           （17）d_sd( ) T   

             （18）d_sd
s

kT
f



         （19）BUS
s

( ) 360 kf
f

  

由式（19）可知：当 fBUS=200Hz，k=2 时（低

通滤波阶数），若要满足 φ(θ)≤10，则采样频率应

为 fs≥14.4kHz。
这里需要注意的是，无限制的提高采样频率用

以减少 ΔΣ 驱动的分流单元相角滞后不是解决问题

的唯一办法，还可以采用在反馈环节相角超前补偿

技术 [18]。图 9 给出了 ΔΣ 驱动环节 fs=14.4kHz 时，

并采用相角补偿技术后的环路伯德图，图中的 相角

裕度约为 60°满足系统给定的指标。

图 9  fs=14.4kHz 时有相角补偿的环路伯德图

Fig.9  Control loop with fs=14.4kHz at phase lead network

5  实验验证与结果对比分析

为了验证 ΔΣ 驱动技术的可行性，设计了个分

流模块采用二阶 ΔΣ 调制和重叠调用技术，太阳电

池输入为开路电压 120V，短路电流 6A，母线输出

100V，滤波电容阵列 550μF 的 ΔΣ 驱动实验电路和

滤波电容阵列为 1 100μF 的 Bang-Bang 驱动实验电

路，每个模块的功率处理能力是 500W，由 4 个分

流模块组成，总功率是 2kW。由于输出滤波电容阵

列由 25F/200V 的具有自愈特性的 MKP 电容组成，

每一个电容的体积大小是 2.5cm×3.5cm×1.5cm，重

量是 50g。1.1mF 的母线滤波电容由 45 个这样的电

容组成，如果每个电容之间没有缝隙的放置则

1.1mF 的电容阵产开面积是 112.5cm×157.5cm，质

量是 2.25kg，而 550F 的电容阵则是

56cm×79cm，质量是 1.13kg。则针对母线输出滤波

电容阵列采用 ΔΣ 驱动技术的相比于 Bang-Bang 驱

动技术的功率密度提高到了 0.3W/cm3。图 10 给出

了原理实验样机的照片，图中标明了 550μF 与 1 
100μF 的大小。

图 10 给出了基于 ΔΣ 驱动技术的 PCU 分流模

块负载电流为 3A 时的稳态母线电压纹波、驱动及

控制器输出波形。最大分流开关频率是 4kHz，最

低的开关频率为 1kHz，则基于 ΔΣ 驱动的分流开关

加权平均频率见式（20），其中 ni 是开关频率

fs_i 的个数。由图 11 可以得出其 ΔΣ 驱动加权平均

开关频率是 2.1kHz，图 12 给出了基于 Bang-
Bang 驱动的负载电流 3A 时的稳态母线纹波及驱动。

图 12 可以得出其开关频率为 2.05kHz，这也验证了

当 D=50%，超频 kO=2 时，母线输出滤波电容减小

一半，而且其平均开关频率一致 ,母线纹波大小均为

500mV。域内测试波形，当负载电流由 4.5A 阶突

减至 0.5A 时的母线纹波即驱动信号。观察图 13 及

图 14 可知，域内负载阶跃变化时母线的电压过冲小

于 600mV，调整时间小于 800μs。
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图 10  ΔΣ 驱动与 Bang-Bang 驱动时的原理样机

Fig.10  Prototype of PCU with Bang-Bang and ΔΣ driver

图 11  负载电流 3A 稳态时 ΔΣ 驱动分流模块母线及驱

动

Fig.11  The steady state waves of waves of VBUS and VGS 

at ILOAD=3A with ΔΣ driver

图 12  负载电流 3A 稳态时 Bang-Bang 驱动分流域

母线纹波及驱动信号

Fig.12  The steady state waves of waves of VBUS and VGS 

at ILOAD=3A with Bang-Bang driver

图 13  基于 ΔΣ 驱动负载电流动态时由 0.5A 突增至

4.5A 驱动分流模块母线及驱动

Fig.13  VBUS inner domain response ILOAD steps up from 

0.5A to 4.5A base on ΔΣ driver

图 14  基于 ΔΣ 驱动负载电流动态时由 4.5A 突减至

0.5A 驱动分流模块母线及驱动

Fig.14  VBUS inner domain response ILOAD steps down 

from 4.5A to 0.5A on ΔΣ driver

基于 ΔΣ 驱动域内动态测量测试波形如图 15 及

图 16 所示，负载变化的摆率是 1 000A/μs。图 15 给

出了 SR 域间测试波形，当负载电流有 0.5A 阶跃至

9.5A 时的母线纹波即驱动信号；图 16 给出了 SR 域

间测试波形，当负载电流由 9.5A 阶突减至 0.5A 时

的

图 15  基于 ΔΣ 驱动负载电流动态时由 0.5A 突增至

9.5A 驱动分流模块母线及驱动

Fig.15  VBUS inner domain response ILOAD steps up from 
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0.5A to 9.5A on ΔΣ driver

图 16  基于 ΔΣ 驱动负载电流动态时由 9.5A 突减至

0.5A 驱动分流模块母线及驱动

Fig.16  VBUS inter domain response ILOAD steps down from 

9.5A to 0.5A on ΔΣ driver

母线纹波即驱动信号。观察图 15 及图 16 可知，域

间负载阶跃变化时母线的电压过冲小于 1.2V，调整

时间小于 5ms。

6  结论

针对在满足给定的母线稳态纹波指标及开关损

耗情况下，如何减少母线滤波阵列的容量，提出 二

阶 ΔΣ 调制驱动技术应用于分流域中。并量化分析

了二阶 ΔΣ 调制驱动的稳定条件，并采用马尔科夫

过程分析理论进行了超频 ko 的选择研究。在完成稳

定条件确定的基础上，把 ΔΣ 调制驱动看成纯延迟

环节带入到 MEA 控制环路中，进行了相对稳定性

分析，给出了采样频率确定方法。理论分析及仿真、

实验验证得出以下结论：

（1）基于 ΔΣ 驱动的 S4R 架构 PCU 稳态测试

表明，在平均开关频率一样，即分流开关管损耗一

样的情况下，母线纹波均保持在 ±500mV 以内。其

采用 ΔΣ 调制驱动的母线滤波电容是 Bang-Bang 调

制的 0.5 倍。

（2）域内与域间的动态测试表明，采用

ΔΣ 调制驱动的不论是母线电压过冲还是调整时间均

小于 Bang-Bang 调制驱动的技术。

（3） ΔΣ 调制驱动对 MEA 环路带来的相角滞

后影响可以通过提高 ΔΣ 调制的采样频率 fs 来解决，

也可以辅以反馈环节的相角超前校正来满足给定的

相角裕度指标。
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