
 

 

Boost，升压型变换器，顾名思义，用于将一个较低的输入电压升高到一个所需的输出电压，以最经典

的直流升压变换器为例进行介绍。 

1.  拓扑稳态分析 

如图 1.1 所示，为最基本的直流升压变换器，图中器件均为理想元器件。开关 SW1 以固定频率重复开

通关断，这种开关行为在 L, SW1 和 D1 连接点产生一串脉冲，L 和 C 形成输出滤波器将这种脉冲串滤波产生

一个直流输出电压 Vout。 

 

图 1.1 基本的直流升压变换器 

当开关器件工作在导通状态时，电感器 L 储能，其电流以斜率 Vin/L 上升；二极管 D1 阳极电位等于地

电平，阴极电位等于输出电压值，所以 D1 反偏阻断，电容 C1 为负载提供输出电流； 

而当开关器件工作于截止状态，由于电感电流不能突变，电感产生反方向的感应电压，使 D1 正向导通，

储存在电感器的能量为负载提供输出电流同时为电容 C1 充电，电感电流以斜率(Vout-Vin)/L 下降。 

1) 功率变换器的稳定状态 

稳定状态即指每个开关周期为前一开关周期的复制，则要求开关导通时电感电流的增加量 等于开 

关截止时的电流减少量 。(伏秒法则是描述稳定状态的另一方法，但是出发点都是一致的) 

    根据变换器稳定状态下每个开关周期起始(结束)时电感电流的实际值判断变换器的工作模式：稳定状态

下若每个周期中电流都回到零，则为断续导电模式(DCM)；若电流回到某一非零值，则称为连续导电模式

(CCM)；若恰好在周期结束时回到零，则称为临界连续模式(BCM)，当变换器工作于 BCM 时，可自由选择 DCM

或 CCM 方程。 
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2) 直流升压变换器 CCM 模式的稳态分析 

a) 开关 SW1 导通期间，即  ，如下图

所示，为等效电路。 

b) 开关 SW1 截止期间，即  ，如下

图所示，为等效电路。 

 

图 1.2 开关器件导通时的等效电路 

 

图 1.3 开关器件截止时的等效电路 

电感两端电压： 

               (1-1) 

电感电流上升，增加量为： 

             (1-2) 

电感两端电压： 

         (1-3) 

电感电流下降，减小量为： 

     (1-4) 

由于变换器处于稳态，根据稳态描述方法有： 

                                   (1-5) 

故有 

                        (1-6) 

由此可得到输出电压与输入电压的关系为： 

                                   (1-7) 

均为理想器件，即变换器不消耗功率，故输入功率等于输出功率，因此有： 

                                (1-8) 

对于 boost 电路，输入电流即为电感电流，故有： 

                                  (1-9) 

boost 稳态条件下 CCM 模式相关波形 

 

图 1.4 驱动开关 SW1 的 PWM 波 
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图 1.5 开关 SW1 两端电压波形 

 

图 1.6 二极管 D1 两端电压波形 

 

图 1.7 电感 L 两端电压波形 

 

图 1.8 流经电感 L 的电流波形 

 

图 1.9 流经开关 SW1 的电流波形 

 

图 1.10 流经二极管 D1 的电流波形 

 

图 1.11 流经输出电容 C1 的电流波形 



 

 

3) 升压变换器 CCM/DCM 边界条件 

boost 在 CCM/DCM 的边界情况是指开关截止期间电感电流从最大值正好减小到零，电流值一旦为零下 

一个开关周期便开始了。此时电感电流平均值可表示为： 

                                  (1-10) 

上式中 即指电感纹波电流，CCM/DCM 边界情况的 boost 稳态工作时该值既等于 又等于 , 

因此， 

                                 (1-11) 

                           (1-12) 

计算平均电感电流为： 

                      (1-13) 

计算对应的输出电流边界条件为： 

                    (1-14) 

由此，对于一个 Vout, L, Ts, Vin 参数确定的 boost 电路，工作于 CCM 模式的输出负载电流应满足： 

                         (1-15) 

或者对于一个 Vout, Ts, Iout, Vin 参数确定的 boost 电路，工作于 CCM 模式的电感值应满足： 

                           (1-16) 

以上各式中占空比 D 均指最小占空比。 

 

4) 鉴于 DCM 模式中，一个开关周期存在三个工作状态，电流波形有一段为零，计算就更为复杂一些。因 

为这一点，尽管变换器工作在 DCM 比 CCM 有更多优点，工程师仍一般选择使自己设计的开关电源工作于

CCM 模式。因此本文将不对 DCM 模式做详细的分析和计算，包括后面的传递函数、环路计算均针对 CCM

模式进行。 

 

5) 考虑杂散参数的 boost 拓扑 

如图 1.12 所示，为加入杂散参数的 boost 主回路，图中增加了两个主要的杂散参数：电感 L 的直流电 

阻 Rl、输出电容 C1 的串联等效电阻 Resr。另外，虽然图中未绘出，但下文计算时也会考虑开关 SW1 的通态

压降 Vsw(on)和二极管正向压降 Vd。 

ILB
1

2
I L

I L I ON I OFF

I L
Vin

L
D Ts

I L
Vout Vin

L
1 D( )Ts

ILB
Vin D Ts

2 L

Vout Ts

2 L
D 1 D( )

IoutB ILB 1 D( )
Vout Ts

2 L
D 1 D( )

2


Iout IoutB
Vout Ts

2 L
D 1 D( )

2


L LB
Vout Ts

2 Iout
D 1 D( )

2




 

 

 

图 1.12 带杂散参数的 boost 主回路 

a) 开关 SW1 导通期间，即   

电感两端电压： 

       (1-17) 

电感电流上升，增加量为： 

  (1-18) 

b) 开关 SW1 截止期间，即   

电感两端电压： 

       (1-19) 

电感电流下降，减小量为： 

 (1-20) 

根据稳态描述，可令 a) 和 b) 中两式相等，即电感电流增加量等于减小量，可得出输出电压的稳态等式： 

                        (1-21) 

6) 本节小结 

无隔离型的经典 boost 拓扑在稳态条件下 CCM/DCM 模式的推导其实在相关的开关电源书上都会有详细的推

导，而且也比较简单，本节的内容大部分也是借鉴了资料书籍等，只不过做了简化。参考的资料书籍包括

《Understanding Boost Power Stages in Switchmode Power Supplies》(TI Application Report)、《开关电源理论与

设计实践》(电子工业出版社，梁适安编著)、《精通开关电源设计(Switching Power Supplies A to Z)》(人民邮电

出版社，Sanjaya Maniktala[美]著，王志强等译) 

2.  boost 主回路传递函数推导 

在考虑需要解释一下为什么要推导主回路的传递函数吗？好吧，简单解释一下，如图 2.1 所示为开关电

源闭环控制系统框图。电源主回路即图中的功率级(Power Stage)有输入电压和占空比两个输入，而其中占空

比是控制量，通过改变占空比去调节输出电压。前面的稳态条件计算必须满足变换器的输入电压、负载都

维持恒定，且系统无任何外界干扰，但是在实际的应用中输入电压和负载一般都是有一个范围而不是恒定，

而且实际上这些信号均存在一定的交流分量，也就是说工作于任一稳态工作点的变换器均会受到扰动，因

此必须推导主回路的传递函数来分析其对扰动的响应，从而设计恰当的反馈补偿。 

开关电源中的开关元件使电源成为一个强非线性系统，根本无法直接推导传递函数，根据《开关变换器

的建模与控制》一书中所述：“首先将变换器电路中的各变量在一个开关周期内求平均，以消除开关纹波的

影响；其次将各平均变量表达为对应的直流分量与交流小信号分量之和，消去直流分量后即可得到只含小
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信号分量的表达式，达到分离小信号的目的；最后对只含小信号分量的表达式作线性化处理，从而将非线

性系统在直流工作点附近近似为线性系统...” 

对变换器应用小信号分析方法必须满足两个条件：交流小信号的频率远小于开关频率；变换器的转折频

率远小于开关频率。 

 

图 2.1 开关电源闭环控制系统框图 

由于做公司的 10kW Boost 项目时其实专门针对那个项目写了一份环路技术文件，所以直接拿的那个文

件里的图，下面对 boost 传递函数的推导均参见图 2.2(a)，如图所示是包括了杂散参数的 boost 电路。 

     

(a) boost 主回路原理图                          (b) boost 开关网络 

图 2.2 boost 主回路 

本文采用开关网络平均模型法为 boost 主回路建立小信号等效模型，这种方法是将变换器中的所有开关

元件作为一个整体，将其视为一个二端口网络，以这个网络作为研究对象，分析端口变量间的关系建立由

受控源构成的等效电路。boost 拓扑中取 Q1 和 D1 两个开关元件组成的电路视为一个开关网络，如图 2.2(b)

所示。 

其端口变量之间满足如下关系式： 
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                               (2-2) 

选择 i1(t)与 v2(t)为独立变量，i2(t)与 v1(t)为非独立变量，当满足小信号分析的两个条件时，非独立变量的平

均变量可用独立变量的平均变量表达为： 



 

 

2 1( ) (1 ( )) ( )Ts Tsi t d t i t                                   (2-3) 

1 2( ) (1 ( )) ( )Ts Tsv t d t v t                                  (2-4)
 

根据式(2-3)和(2-4)可以建立二端口等效电路，用该等效电路代替原变换器中的开关网络，可以得到变换

器的平均变量等效电路。令开关网络等效电路的各平均变量等于其对应的直流分量，可以得到开关网络的

直流等效电路为一对受控源，其作用相当于一个可变换直流的理想变压器。将其代换回变换器，并使原变

换器中的电感短路、电容开路，电路中瞬时值用直流量表示，可以得到用一个理想变压器表示的 BOOST 变

换器的直流等效电路，如图 2.3(a)所示。 

 
 (a)直流等效电路 
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 (b)交流小信号等效电路 

图 2.3 boost 等效电路 

根据图 2.3(a)所示的 boost 变换器直流等效电路建立变换器稳态工作点： 
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根据图 2.3(b)所示的交流小信号等效电路，并结合求出的静态工作点，可得到 boost 主回路的相关传递

函数： 
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3.  boost 主回路传递函数推导示例 

本例中，设计以升压变换器驱动音频负载，从 12V 汽车电池中传递约 100W 功率，变换器在轻负载条件

下进入 DCM 工作状态，技术指标如下： 

 

计算输入电压为 Vin,min=10V，Rload=24Ω条件下的 Gvd(s) ： 

 



 

 

绘制该 Gvd(s)的幅频曲线和相频曲线： 

 

图 3.1 

由于 Gvg(s)和 Gig(s)对环路补偿的设计影响不大，故此处省略。从示例推出的 Gvd(s)能够看出 boost 拓

扑具有两个与生俱来的缺陷：(1) 存在一个右半平面零点；(2) 品质因数 Qc 不够小。实际上如果都是理想元

件，即 RL=0, Resr=0，此时的品质因数更大，boost 主回路占空比到输出电压的传递函数为一个典型的高 Q

值双重极点型控制对象，因此很难说 RL 和 Resr 这种实际杂散参数的介入是好还是坏。 

根据该例解释一下电感直流等效电阻和电容 ESR 电阻对主回路传递函数 Gvd(s)的影响。 

参数 表达式

 

RL=0 

Resr=0 

RL=5mΩ  

Resr=35mΩ  

直流增益  231.139 230.001 

右半平面零点  3.546kHz 3.495kHz 

ESR 零点  不存在 1.516kHz 

谐振频率  556.301 554.566 

品质因数  40.054 4.577 
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4.  boost 控制环路设计 

4.1  峰值电流控制模式概述 

主要想介绍峰值电流控制模式，这种控制模式用电压控制器的输出信号作为控制量，用流过开关管的

峰值电流作为反馈量，与主电路组成电流控制内环。在峰值电流控制模式中，占空比 d(t)受到多个变量—控

制量、反馈电流、输入电压、输出电压等诸多量的控制。 
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图 4.1 给出了一个简单的峰值电流控制的系统框图，是个由一个电流内环和一个电压外环构成的控制系

统。电压控制网络由一个误差放大器和补偿网络实现，输出电压采样信号与 Vref 相比较，产生一个误差信

号，作为电压控制网络的输入信号，通过误差放大器和补偿网络输出后作为电流控制网络的控制信号。电

流控制网络通过一个比较器和 RS 触发器实现峰值电流控制，即采样的电流信号峰值一旦超过电压控制网络

输出的控制信号，PWM 发生器输出的 PWM 信号保持低电平从而关断开关元件，此时电感电流下降直到下

一个周期。 
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图 4.1 峰值电流控制的系统框图 

开关变换器引入峰值电流控制模式后会出现一种称为次谐波振荡的不稳定现象。为了解决这个问题，

目前比较成熟的做法是在峰值电流控制网络中增加人工斜坡补偿技术，很多文献都深入分析了这种补偿技

术为什么能够解决次谐波振荡以及是如何解决的，在此不再赘述。本系统中的做法是将 UC2842 振荡回路的

外接定时电容上的振荡信号通过一个三极管、交流耦合电容和电阻分压网络引入到芯片的 Isen 端，在 Isen

端与电流采样信号求和。 

本节已经对峰值电流控制模式做了简单的介绍，显然建立电流内环的交流小信号模型是设计电压外环

的基础。将电流控制环及变换器的原始功率级组成的电路定义为等效功率级。 

等效功率级的传递函数为：   
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等效功率级的音频衰减率为： 
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定义等效功率级后，峰值电流控制系统框图可以简化为图 4.2 所示的系统框图。 
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图 4.2 等效功率级组成的系统框图 

    因此，本章首先建立峰值电流控制器的模型，推导电流控制环及变换器的原始功率级组成的等效功率

级传递函数和音频衰减率。然后，根据等效功率级的传递函数，分析 boost 电压控制环的设计思路及变换器

系统的整体频率特性。 

4.2  等效功率级推导 

电感电流采样信号 v ( )L t 、控制信号 v ( )ic t 和人工补偿斜坡信号 v ( )ia t 的波形如图 4.3 所示，此图描述

了斜坡补偿信号、控制信号、电感电流采样信号是如何决定输出占空比大小的，当电感电流采样值 iLv 达到

ic a sv m dT 值时，输出的 PWM 波关断开关管，调节好这些值的大小关系可决定占空比的值。 

t

vic

-ma

m1
-m2

0 dTs Ts

viL(t)

补偿斜坡:Via

电流采样信号:ViL

控制信号:Vic

via(t)

1

2

sm dT
2

2

sm d T

 

图 4.3 电感电流平均值与控制量之间的关系 

根据图 4.3 建立电感电流采样值的平均值表达式： 

2 2

1 2( ) ( )
2 2

iL Ts ic Ts av
m d Ts m d Ts

t v t m dTs 


                    (4-3) 

上式精确地描述了 ( )iL Tsv t  和 ( )ic Tsv t  之间的关系， ( )iL Tsv t  和 ( )ic Tsv t  分别表示电感电流采样信

号和控制信号在 Ts 时间内的平均值。峰值电流控制模式的等效功率级模型推导正是基于上式展开。 

 

引入小信号扰动： 



 

 

1 1 1

2 2 2

ˆ( ) ( )
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ˆ ( )

ˆ ( )

iL Ts iL iL

ic Ts ic ic

v t V v t

v t V v t

d t D d t

m M m t

m M m t

   

   

 

 

 

                             (4-4) 

电感电流采样信号的上升斜率 1
ˆ ( )m t 和下降斜率 2

ˆ ( )m t 在 boost 中的计算公式为： 

1

2

ˆ
ˆ

ˆ ˆ
ˆ

g

i

o g

i

v
m H

L

v v
m H

L






                                  (4-5) 

式(4-5)中， ˆ
gv 、 ˆ

ov 分别表示变换器输入电压、输出电压的小信号扰动， iH 为电感电流到对应的采样信号的

变比。 am 是由控制电路决定的，所以其扰动忽略不计，即 a am M 。把式(4-4)代入式(4-3)，并略去高阶扰

动项，得到如下的表达式： 

2 2

1 2
ˆˆ ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

2 2

s s
iL ic a s

D T D T
v t v t M T d t m t m t


                     (4-6) 

由上式(4-6)可求得 ˆ( )d t 的表达式： 

2 2

1 2

1ˆ ˆ ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
2 2

s s
ic iL

a s

D T D T
d t v t v t m t m t

M T

 
    

 
               (4-7) 

将式(4-5)代入上式(4-7)，可得表达式： 

2(2 1)1ˆ ˆˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
2 2

s s
ic i L i g i o

a s

D T D T
d t v t H i t H v t H v t

M T L L

 
       

 
         (4-8) 

令
2(2 1)1

, ,
2 2

s s

a s

D T D T
Fm Fg Fv

M T L L


   ，将上式写成频域表达式为： 

( ) [ ( ) ( ) ( ) ( )]ic i L i g i od s Fm v s H i s FgH v s FvH v s                       (4-9) 

对于变换器原功率级有如下频域关系： 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )gLi s Gid s d s Gig s v s                            (4-10) 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )o gv s Gvd s d s Gvg s v s                           (4-11) 

将式(4-10)代入式(4-9)，整理后得如下表达式： 

( ) [ ( ) ( ) ( ) ( )]
1

ic i g i o

i

Fm
d s v s Gig Fg H v s FvH v s

H FmGid
     


             (4-12) 



 

 

将上式(4-12)代入式(4-11)，即可得： 

( )
( ) ( ) ( )

1 1

i i
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i i i i

Gvg H FmFgGvd H Fm GvgGid GvdGigGvdFm
v s v s v s
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 (4-13) 

由上式便知等效功率级传递函数
ˆ ( )

( )
ˆ ( ) 0ˆ ( )

o
p

gic

v s
A s

v sv s



和音频衰减率

ˆ ( )
( )

ˆˆ ( ) 0( )

o

icg

v s
A s

v sv s



，电压

控制环的设计主要是针对等效功率级传递函数，因此本文只讨论等效功率级传递函数： 

( ) ( )
( )

( ) 0( ) 1 ( ) ( )

o
p

gic i i

A
v s Gvd s Fm

s
v sv s H FmGid s H FmFvGvd s

 
  

             (4-14) 

     根据等效功率级传递函数的表达式，可以绘制下面的等效框图，相当于由下图所示的两个环路所构成：

环路 1-等效电感电流环直流增益为原电流环直流增益乘以系数(Hi * Fm)；环路 2-等效输出电压环直流增益为

原输出电压环直流增益乘以系数(Hi * Fm * Fv)。 
 

图 4.4 等效功率级传递函数框图 

4.3  实例分析 

基本还是借鉴前面的例子，不过参数略有改动，如下： 

Vg : 10~15V; Vout : 48V; Io.max : 2A; L : 50uH/10mΩ ; Cout : 470uF/25mΩ ; Fsw : 100kHz 

输入电压取最小值 10V，满载负载值为 24Ω，在这样的输入 & 负载条件下进行计算。 

第 1 步：计算静态工作点  

D = 0.794, D` = 1-D = 0.206; 

Vo = Vg * Rload * D` / (RL + Rload * D` ^ 2) = 48.072 

Ig = Vo / (Rload * D`) = 9.723 

r = (Vg – Ig * RL) * D / Fsw / (L * Ig) = 0.162 
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第 2 步：计算功率级传递函数 

           

 

其波特图如下图所示 

图 4.5 功率级传递函数波特图 

第 3 步：计算加入电流环的等效功率级传递函数 

模型系数：(含义及表达式均可见 4.2，与 4.2 介绍的有点出入，与本人所用的斜坡补偿电路有关) 
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参见图 4.4， 

环路 1 直流增益：  

环路 2 直流增益：  

因为环路 1 直流增益远大于环路 2 直流增益，故可以忽略环路 2 

            直流反馈深度：  

    等效功率级传递函数计算 

直流增益：  

            谐振频率：  

            品质因数：  

    用等效功率级传递函数品质因数 Qc` = 0.036 与功率级传递函数品质因数 Qc = 4.677 比较，不难发现电 

流环的介入使系统成为一个低 Q 值系统，原先的共轭复根被分散成两个离得较远的频率点，这就使得电 

压补偿环的设计比较简单。 

    等效功率级传递函数：  

    其中：  
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如下图所示，为等效功率级波特图 

图 4.6 等效功率级传递函数波特图 

第 4 步：根据等效功率级传递函数设计电压补偿网络 

关于电压反馈环的设计，计算倒是次要的，关键还是经验，即随着实际经验的增长应该建立一种能够

针对主回路传递函数选择恰当的补偿网络的能力，而没什么经验的电源工程师只能去借鉴他人，从书籍网

络上观察他人是怎样的主回路传递函数，他们根据这样的传递函数又是选择怎样的补偿网络的，也不必过

于执着于为什么这样的传递函数就要选择这样的补偿网络，因为本来这就不是一对一的关系，你同样可以

选择其他的补偿网络来达到同样的效果。 

另外可以多使用仿真软件，观察不同的补偿网络的优缺点，其实也就涉及稳态误差、动态响应几个方

面的性能。 

我还处在初级阶段，所以该实例中我选择的补偿网络是借鉴的《开关变换器的建模与控制》P227 也所

采用的方法，因为这个实例跟书中的例子控制对象很接近，即均为含有 RHP 零点的双极点控制对象，根据

书中的提议选用双极点补偿网络，补偿网络的两个极点值分别取为控制对象的 RHP 零点和 ESR 零点，本例

中即为 3.2kHz 和 13.5kHz 的两个极点。 

先根据相位裕量计算 fc： 

 

fc = 1300 时，  
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再根据 f = fc 时，有 ， 

可计算补偿网络直流增益 =1.14 

算得补偿网络为：  

第 5 步：加入电压补偿网络的开环传递函数为 

 

其波特图如下图所示 

图 4.7 开环传递函数波特图 

    之后可以通过仿真对补偿网络再进行调节，使稳态误差、动态性能均满意为止，当然我们也知道在各种指标之间必

须实现一种平衡，不能妄图所有指标都最优。 

     另外，该示例中一些实际的参数均未考虑，比如开关器件的导通压降、换流回路及输出电容的杂散电感。关于开

关器件的导通压降，如果相对电路的电压电流值很小确实可以忽略，如果必须考虑则主要考虑其对直流工作点的影响

即可。而换流回路及输出电容的杂散电感对环路的设计没有影响，主要是会在开关器件两端电压及输出电压上叠加高

频信号，如果高频信号比较大则需要增加吸收回路。 
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