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浙江大学硕士学位论文 摘要 

I 

摘要 

传统的功率因数校正(Power Factor Correction-PFC)拓扑由二极管整流桥与 Boost 电路

级联组成。该级联拓扑的电流回路中器件数较多，导致导通损耗大，限制了效率的提高。

无桥 PFC 拓扑能够减少电流回路中的器件数，降低导通损耗，其中半桥 PFC 拓扑中电流

回路器件数最少，因而导通损耗更小。但是，该拓扑中开关器件电压应力较大，因此如果

选用高压的 IGBT 作为开关器件，则开关损耗大，效率低。新型的碳化硅基 MOSFET 兼

顾了高耐压与低通态电阻，因而导通损耗较小。且由于其开关速度快，所以开关损耗较小，

可以极大提高半桥 PFC 的整体效率。但是，由于高频工作时其开通损耗比重仍然较大，

严重制约变换器效率的提高。 

本文利用碳化硅基 MOSFET 优良的关断特性，采用让电感电流反向的零电压(Zero 

Voltage Switching-ZVS)控制策略，利用反向电感电流实现上下管的自然换流，使需要开通

的开关器件的体二极管导通，让器件工作在零电压开通状态下，消除开通损耗，降低开关

损耗，提升效率。 

针对这种电感电流反向的零电压(Zero Voltage Switching-ZVS)控制方式，论文给出了

各个关键参数与关键控制电路的设计，分析建立了小信号与控制回路的数学模型，并介绍

了数字控制的实现方案，搭建了一台数字控制的输出功率为 1100W 的实验样机，通过实

验验证了碳化硅基 MOSFET 应用于半桥 PFC 能达到较高的效率。同时，针对数字控制半

桥 PFC 电路的高频效率优化，本文进行了实验以及分析，提出了几种解决方案。 

 

关键词：高效率 软开关控制策略 碳化硅 
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II 

Abstract 

The traditional power factor correction (PFC) topology consists of a diode bridge rectifier 

and a boost converter, due to its large component count in the current loop, the circuit 

conduction loss is high, limiting its efficiency. In order to improve the PFC efficiency, a series 

of bridgeless topology have been proposed. In this paper, a more detailed comparism of the 

bridgeless topology has been conducted, found that the half bridge PFC topology is the simplest 

structure. The circuit only has one device in the current loop, leading to a high efficiency. 

However, the voltage stress on the device is relatively high in this kind of topology. If the 

silicon IGBT is used in this topology, it will be hard to improve the efficiency because of its 

high switching loss. The silicon carbide MOSFET can give low on state resistance at a high 

blocking voltage while keeping a low switching loss. As a results a high efficiency can be 

obtained when the silicon carbide MOSFET is used in the half bridge PFC. 

Because the turn-off loss of the silicon carbide MOSFET is far less than the turn-on loss. In 

this paper, the silicon carbide MOSFET is used in a zero voltage switching mode to further 

reduce the switching loss. All key parameters of the circuit are calculated in detail. An 1100W 

prototype with high efficiency is built. Meanwhile, this paper describes the influence to the 

control strategy when the switching frequency is increasing. Furthermore, efficiency 

optimazations are carried out based on digital control strategy at high frequencies. 

 

Key words: High efficiency, zero voltage switching, silicon carbide devices 
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第1章 绪论 

1.1 论文研究背景及意义 

随着人类社会全面进入电气化时代，电能已经成为最为普遍的二次能源，相比起其他

能源，电能具有清洁、易转化、易控制、易存储等特点，被广泛地应用于人类生活生产中，

例如照明、机车、工业生产、通信等等。电能由生产到传输，再到最终被使用，其中要经

过多级转化。传统的电能转化装置以大型的无源变压器为主，这类设备工作于工频下，通

常体积大，损耗大。 

新型的电力电子转换电源采用功率开关器件，让转换器工作于高频状态，提高了功率

密度以及效率水平。由于这类电源的优良特性，其被广泛应用于各类场合中，如在信息与

通信场合中，由于各类设备的工作电压等级通常不同，需要大量使用电力电子装置转换电

压等级；在工业自动化以及电力传动系统中，电机的调频调速也需要靠电力电子装置来完

成；在新能源以及分布式能源系统中，电力电子技术也被广泛的应用于电能的转换、存储

以及电能质量的管理中。目前，超过 80%的电能应用通过电力电子变换装置实现，并且这

个比重还在不断增大。因此， 提高电力电子变换器的效率具有重大的意义，这对于节约

能源、减少排放、保护环境， 对于改善和便利人们的生活，对于人类社会的可持续发展

等方面都会产生深远的影响。为了减少电能转化过程中的损耗，各国对电能转化设备相应

提出了一些列标准，如美国的美国能源署提出的能源之星[1]、80PLUS
[2]等认证，用来鼓励

和支持高能效的电源产品。 

传统的整流电源是包含前级功率因数校正(Power Factor Correction-PFC)以及后级

DC/DC 的两级结构，其中前级作用是满足谐波抑制以及功率因数校正，由于通过 PFC 整

流后的直流电压包含很大的工频纹波，后级 DC/DC 的主要作用是将其转化为电压纹波较

小的直流电，并提供功率隔离的功能，同时满足系统的相关要求[3]。 

针对 PFC 的效率问题，已有许多学者展开了一系列研究工作，并提出了一系列提升

效率的方案，其中大致可以分为以下三类：第一种是通过减小导通损耗以达到提升效率的

目的，这类方法包括研究新型拓扑以减少电流回路中器件数，研究新型低通态电阻器件来

达到减小导通损耗的目的；第二种是通过减小器件的开关损耗以达到提升效率的目的，这

类方法主要包括研究多电平技术降低器件电压应力以减小开关损耗，研究软开关技术以减

小开关损耗；第三种是通过改变传统电源架构，提出新型电源架构，以达到整体效率的提

升。 
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目前已有的较为常用的无桥拓扑以双 Boost 型以及图腾柱型为主，这些无桥拓扑均能

达到较高的效率。例如文献[4]报导了一台效率高达 99.3%的双 Boost 型无桥 PFC 样机，虽

然效率较高，但是由于开关频率较低，电感体积较大，导致功率密度较低。文献[5]报导的

图腾柱式 PFC 电路，效率也能达到 98.3%。可以发现，这些无桥拓扑所采用的器件数较多，

为了达到更高的效率往往需要将二极管更换为同步整流管，这大大增加了系统的复杂程度

以及成本。如何能进一步提升效率，同时减小系统复杂程度，成为 PFC 研究工作的热点。 

随着新器件的发展，为电力电子技术的发展提供了新的契机。以碳化硅与氮化镓为代

表的新器件，相比起传统硅基器件具有更大的禁带宽度，能实现较高耐压下的低导通电阻，

降低导通损耗，并且具有较快的开关速度，极大地减小了开关损耗。这些特性如果应用于

PFC 拓扑中，能进一步提升效率。同时，由于碳化硅材料优良的热性能，使其能工作在较

高的温度下，减小了散热环节的大小，达到了提升功率密度的目的。 

1.2 本论文主要研究内容 

针对传统整流电源，本文主要工作在对前级 PFC 电路的相关研究。对如何提高前级

PFC 的效率以及功率密度进行了相关研究，包括不同拓扑以及不同控制策略的比较、开关

频率提升的影响等方面。针对这些问题，本文做出了一系列计算设计并进行了相关实验论

证，本文的主要内容包括： 

第一章，绪论，介绍论文研究的相关背景，包括传统整流电源的架构、前级 PFC 的

研究现状以及碳化硅基新器件的优势。 

第二章，详细介绍 PFC 的原理，分析比较了各种 PFC 拓扑，介绍了半桥 PFC 的传统

控制策略，并进行了硅基 IGBT 与碳化硅基 MOSFET 的损耗分析对比。 

第三章，介绍 ZVS 控制策略，分析了其实现 ZVS 的原理。并对其相关参数进行了设

计。 

第四章，针对数字控制的半桥 PFC 拓扑进行了 ZVS 控制策略的建模，对关键电路进

行了设计，并简要介绍了数字控制算法。同时搭建了实验样机并对其进行了相关测试，并

对 ZVS 数字控制半桥 PFC 高频效率进行了优化。 

第五章，总结与展望。 
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第2章 功率因数校正（PFC）技术 

2.1 PFC 技术简介 

传统的不控式整流设备为二极管整流桥后直接接一个大电容的结构，其结构简单，不

需要控制，其电路及其工作波形如图 2–1 所示，可以看出，当输入电压高于电容 Co上的

电压时二极管导通，交流电源给电容充电，并给负载提供能量，电容上的电压相应地上升；

而当输入电压低于电容上的电压时，二极管不导通，由电容给负载提供能量。所以输入电

流会呈现一个个相对较窄的脉冲波形，如图 2–1(a)所示。这个较大的电流尖峰会产生很

大的电流谐波[3][6]，而较大的谐波电流会带来一系列问题。 

RL

vin(t)

iin(t)

vo(t) Co

 

t

vin(t)

vc(t)

iin(t)

 

(a)                       (b) 

图 2–1 单相不控整流电路及其工作波形 

整流设备的功率因数（Power Factor, PF）定义为电路有功功率与视在功率的比值，对

于输入电压为单相正弦波的电路（ 1( ) 2 sininv t U t ），PF 的表达式为： 

 1 1 1
1

2 2 2

1 1 2 3

cos
cos

U IP
PF

S U I I I


   

  
 (2-1) 

其中 U1 为输入电压有效值，I1 为电流基波有效值，I2、I3 等分别为二、三次等各次谐

波电流的有效值， 1 表示输入电流基波分量与输入电压之间的相移， 可以表达为： 

 1

2 2 2 2 2

1 2 3

2 1

1 1

1
1 n

n

I

I I I THDI

I






  
    

  
 



 (2-2) 

式中

2

2 1

n

n

I
THD

I





 
  

 
 表示电流总谐波含量。 

根据以上分析可以知道，电路的功率因数主要由电流总谐波含量(THD)以及电流基波

分量与输入电压的相移所决定。从图 2–1(b)中的电流波形图可以看出，虽然其电流基波相
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位能大致跟随输入电压相位，但其各次谐波含量较大，导致其整体功率因数较低。较低的

功率因数导致了整流器将产生较大的无功功率，对于系统来说较大的无功功率会增加线路

损耗以及相关设备的系统容量。同时，较大含量的电流谐波会形成较大的干扰源，干扰线

路上的其他电子设备。为了限制电力电子设备的谐波含量，国际上相应的有针对不同设备

的谐波含量标准，如 IEC61000-3-2，其把用电设备分为 4 类，如表 2–1 所示。对不同类

别的设备，相应的有各次谐波含量的限制标准，如针对 A 类设备来说，其限制标准如表 2–

2 所示。从图 2–2 中可以看出，传统桥式整流电路产生的各次谐波含量远远超过了

IEC61000-3-2 的相关设备谐波标准[6]，其中为方便比较将 Class A 标准表示为输入电流 16A

时的百分比形式。 

100

幅
值
(
%
)

谐波次数
3 5 7 9 11 13

20

40

60

80

0

传统桥式整流
IEC61000-3-2 Class C

IEC61000-3-2 Class A(16A)

 

图 2–2 传统整流设备的各次谐波含量 

表 2–1 IEC61000-3-2 的设备分类 

A 类 

 三相平衡设备 

 除 D 类外的家用电器设备 

 白炽灯调光器 

 音频设备 

 其它不属于 B、C、D 类的设备 

B 类 
 便携式工具 

 非专用弧焊设备 

C 类  照明设备 

D 类 
 个人计算机及其显示器 

 电视接收器 
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表 2–2 A 类设备谐波限定标准 

谐波次数 最大允许谐波电流/A 

奇数次谐波 

3 

5 

7 

9 

11 

13 

15≤n≤39 

2.30 

1.14 

0.77 

0.40 

0.33 

0.21 

15
0.15

n
  

偶数次谐波 

2 

4 

6 

8≤n≤40 

1.08 

0.43 

0.30 

8
0.23

n
  

为了解决谐波以及功率因数的问题，相应的有一系列应对方案。按照是否采用功率开

关器件可以分为两类：无源方案与有源方案。其中无源方案是指采用电感电容等无源器件，

对输入电流的特定谐波含量进行滤波以及相位补偿等相关措施。这种方案虽然简单可靠，

但是由于功率等级较大时无源器件的体积较大，损耗较大，增加了成本，难以满足提高功

率密度与效率的要求，并且由于无源滤波只能针对特定次谐波进行滤除，难以达到较高的

功率因数水平；有源方案主要是利用功率开关器件对谐波进行被动式补偿或主动式消除，

由于其采用了功率开关器件，能极大地提高功率密度，很好地实现功率因数校正以及谐波

抑制的目的。而有源方案按照其不同的工作原理又可以分为有源滤波技术(Active Power 

Filter, APF)与有源功率校正技术(Active Power Factor Correction, APFC)。 

有源滤波技术(APF)主要是将有源滤波器并联在非线性负载旁，如图 2–3 所示，其通

过不控二极管整流，通过前文的分析可以知道，这种方式会产生严重的谐波问题，针对其

所产生的各次主要谐波，有源滤波器会产生对应幅值相位相反的电流，抵消相应的谐波电

流，这样各次谐波就不会传导至交流电网侧，从而抑制了谐波的影响。相比起无源滤波技

术，有源滤波技术由于采用了功率开关器件，能实现较高的功率密度以及效率水品，同时

能有效地补偿各次谐波以及无功功率，达到较高的功率因数水平。但是这种方案属于一种

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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被动式的方案，是针对已经产生的谐波问题进行治理，而且有源滤波器通常造价较高，限

制了系统成本的降低[7]。 

非线性
负载

APF

t

Produced by APF

Produced by nonlinear load3rd 5rd

 

(a)                                (b) 

图 2–3 有源滤波原理图 

有源功率因数校正技术(APFC)是指利用串联的有源功率因数校正器主动地使输入电

流的相位能跟随输入电压，达到功率因数为 1 的目的并同时解决相关谐波干扰问题，其原

理如图 2–4 所示。APFC 通常为各种不同拓扑的 AC/DC 整流器，通过对功率开关器件的

控制，在完成整流效果的同时控制输入电流的波形，达到功率因数校正的目的。由于通过

APFC 后的电压通常包含了较大的工频纹波分量，为了滤除这个分量，同时隔离负载与电

网，后级会接一级隔离的 DC/DC 变换器。由于 APFC 技术能达到接近 1 的功率因数，同

时实现很高的效率与功率密度，但是受限于开功率开关器件的电压电流等级，其被大量用

于中小功率场合，如通信、照明等等。这里本文主要针对有源功率因数校正技术进行相关

研究工作。 

    

(a)                                (b) 

图 2–4 有源功率因数校正原理 

传统的有源功率因数校正电路为带有二极管整流桥的 Boost 型 PFC 电路，如图 2–5

所示。其主要包含两大部分：前级二极管整流桥与后级 Boost 升压电路。前级整流桥将交

流电压整流成馒头波，后级 Boost 电路通过控制开关管的通断，将馒头波整流成直流电压，

并控制输入电流相位能跟随输入电压，以达到功率因数校正的目的。对于这种拓扑结构的

PFC，只有一个需要控制的开关管，控制相对简单，可靠性高[8]-[11]。 

APFC
DC

DC 非线性
负载

t

vin(t)

iin(t)

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 2 章 功率因数校正(PFC)技术 

7 
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图 2–5 传统整流桥 Boost 型 PFC 电路拓扑 

针对传统整流桥 Boost 型 PFC 电路，具有多种不同的控制方式，根据电感电流是否连

续可以分为三类：连续电流控制模式(Continuous Current Mode-CCM)、零界连续电流控制

模式(Critical Current Mode-CRM)、断续电流控制模式(Discontinuous Current Mode-DCM)。

各种不同的控制方式各有其特点，其中 CCM 输入电流纹波较小，EMI 滤波器体积相对较

小，功率器件的电流应力相对较小，但是由于开关器件处于硬开关状态下，导致较大的开

关损耗，并且其存在着较严重的二极管反向恢复问题，限制了效率的提高，同时在相同开

关频率下，相比起其他两种控制方式，CCM 的电感体积较大，限制了功率密度的提高；

DCM 与 CRM 虽然输入电流纹波较大，但是能实现零电压开通，开关损耗较小，能有效

减小二极管反向回复的损耗，有利于效率的提升，同时由于其电感值相对较小，能极大地

提升功率密度。考虑到后文所述的半桥电路的控制方式，这里以电流模式的 CRM 控制下

的传统整流桥 Boost 型 PFC 电路对 PFC 原理进行分析。 

电流模式 CRM 控制的 Boost 型 PFC 电路控制原理如图 2–6 所示，其控制主要由电

压外环与电流内环构成。电压外环作用是使得输出电压能稳定在设定的参考电压上，参考

电压通常要高于输入电压峰值，而电流内环的作用是使电感电流峰值的包络线为正弦波，

且相位能跟随输入电网电压的相位，这样通过 EMI 滤波后的输入电流波形能呈现正弦化，

达到功率因数校正的目的。电压外环通过采样输出电压，将其与参考电压 Vref 送入电压 PI

调节器 VA，同时通过对经过整流桥后的输入电压进行采样，得到包含输入电压相位信息

的馒头波，将其与 VA 输出相乘得到电流内环参考值 iref，其是一个随负载变化的馒头波。

电压外环速度较慢，通常设为 10-20Hz 左右，在一个开关周期内可以认定电压外环得到的

参考值不变。电流内环采用峰值电流控制，通过检测开关管电流值，当其达到电流内环参

考值 iref 时，触发器清零，关闭开关管，此时电感电流在输入输出电压的作用下开始下降。
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当电流下降到零时，通过过零检测电路(ZCD)检测过零信号，将触发器置 1，开通开关管，

此时电感电流在输入电压的作用下开始上升，完成一个开关周期。从分析可以知道，其电

流内环能控制电感电流峰值的包络线为电流内环参考值 iref，而 iref 是能跟随输入电压相位

的馒头波，所以电感电流峰值的包络线相位能较好的跟随输入电压，通过滤波后能达到输

入电流相位跟随输入电压相位的目的。同时，通过电压调节器 VA 的调节，能使输出电压

稳定在参考值。 
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图 2–6 CRM 控制的 Boost PFC 电路控制原理图 

t
S ON S OFF
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图 2–7 CRM 控制的 Boost PFC 电路电流波形 

通过分析可以知道，有源功率因数校正技术就是通过控制开关管的开关动作，相应控

制电感电流的波形，使其峰值包络线或者平均值能呈现正弦化，相位跟随输入电压，使得

经过 EMI 滤波后的输入电流也能呈现正弦化，以达到功率因数校正的目的。 

可以看出传统桥式 Boost PFC 拓扑拥有较多的半导体器件，其一个开关周期中电流流

经回路上流经的器件数为 3 个：整流桥(2 个)，Boost(1 个)。由于半导体器件并非理想的开

关，都拥有一定的通态电阻值，这会导致较大的导通损耗。这里针对输出功率为 1500W，
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输入电压为 220Vrms，输出电压为 400V 时的情况进行损耗计算分析可以得到图 2-8 的损耗

柱状图，其中主开关管采用英飞凌 CoolMOS 管，Boost 二极管采用碳化硅(SiC)二极管。

图 2–8 中，工频续流管表示前级整流桥，而开关频率续流管表示后级 Boost 二极管，从

中可以看出工频续流管上的导通损耗所占比重较大，达到了 30%左右。并且，在低输入电

压的情况下，这一比重会继续增加，这是因为同样负载下，当输入电压降低时，随着输入

电流的增大，前级桥堆上会产生很大导通损耗，这成为制约 PFC 效率提高的重要因素。

为了减少前级桥堆上的损耗，相继有学者提出了一系列减少桥堆损耗的拓扑结构——无桥

拓扑结构[11]。 
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图 2–8 传统 Boost PFC 损耗分析 

2.2 无桥 PFC 拓扑分析 

2.2.1 基本无桥 PFC 拓扑 

由前文的分析可以知道，传统桥式 Boost 型 PFC 电路由于前级桥堆的存在，会导致很

大的导通损耗[11][12]，制约了 PFC 效率的提高，为了提高 PFC 的效率，学者们相继提出了

一系列无桥拓扑结构，最早提出的无桥拓扑结构如图 2–9 所示[13]。 
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图 2–9 基本无桥 PFC 电路 
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为方便理解现以工频正半周分析其工作原理，其工频正半周开关模态如图 2–10 所示。

从图中可以看出，在工频正半周时，开关管 S2管是一直导通的，充当工频续流管的作用。

而 S1 开关管与 D1 二极管互补导通。当 S1 开关管导通时，电感电流在输入电压的作用下不

断上升；而当 S1 管关断时，由于电感电流不能突变，S1 管中的电流会换流至 D1 管，此时

在输入电压与输出电压的作用下，电感电流开始下降。这样通过控制 S1 管的通断，可以

控制电感电流波形，达到控制输入电流波形的目的。通过对其模态分析可以知道，相比起

传统桥式 PFC 拓扑结构，这种基本的无桥 PFC 电流回路上的器件数减少为两个，其中充

当工频续流作用的只有一个，整体效率会有所提高[13]。  
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(a)                                (b) 

图 2–10 基本无桥 PFC 电路工频正半周开关模态图 

但是，对于这种基本的无桥拓扑结构，相比起传统桥式 Boost PFC 电路具有较大的共

模噪声问题。具体原因是：在工频负半周时，S1 开关管是一直导通的，充当工频续流管的

作用，而 S2 开关管与 D2 二极管是互补导通的，这样 S2 管的漏极电压会在母线电压与零之

间来回变化，导致输入电压的一端会产生一个较大电压的高频脉动，其电压幅值等于输出

母线电压，这个高频高压脉动电压源会不断给交流输入地与直流输出地之间的寄生电容充

放电，产生很严重的共模噪声问题。一些文献也相继提出了一些解决方案，如采用耦合电

感的方案，这里不再赘述。 

2.2.2 其他无桥 PFC 拓扑对比 

从前文的分析可以知道，基本的无桥拓扑 PFC 结构由于其存在很大的共模噪声问题，

为了解决这个问题，在此基础上一些学者提出了一些新的无桥拓扑。图 2–11 为一种带双

向开关的 H-PFC 拓扑结构[14]，其中 S1 管与 S2 管是一对反串联的开关管，同时开关，充

当一个双向开关的作用。以工频正半周为例分析其开关模态，如图 2–12 所示。当 S1 管

与 S2 管同开开通时，电感电流在输入电压的作用下不断上升；当 S1 管与 S2 管同时关断

时，由于电感电流不能突变，此时电感电流会由 D1 与 D4 二极管续流，并在输入电压输
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出电压的作用下不断下降，负半周有着相似的工作模态。 

通过分析可以知道，这种拓扑结构当双向开关开通时，电感电流通过双向开关储存能

量，四个二极管都不会导通，此时输入交流电源的一端的电压为输出母线电压的一半；而

当双向开关关断时，电感电流会通过二极管续流，此时输入交流电源的一端在工频正半周

时通过 D4 接输出的地，而在工频负半周时通过 D2 接输出母线电压。这样其输入交流电源

的一端会存在一个幅值为输出电压一半的高频震荡，相比起基本的无桥拓扑，共模性能有

所改善。针对这种拓扑为了进一步改善其共模性能，有学者提出了一些解决办法，例如将

D2 与 D4 二极管替换成开关管，分别在工频负半周与工频正半周控制其导通，这样在半个

工频周期内其输入电压的一端电压都是恒定的，共模性能大大提升。但是如果采取这种措

施，会采用额外的开关器件，成本增加。同时，由于双向开关管的驱动存在浮地驱动，导

致驱动困难。 
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图 2–11 带双向开关的 H-PFC 拓扑 
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(a)                                (b) 

图 2–12 工频正半周开关模态图 

相比基本无桥拓扑，H-PFC 拓扑结构的共模性能虽然有所提升，但是整个电路的半导

体器件数有所增加，为了在不增加系统成本的前提下同时达到降低基本无桥拓扑共模干扰

问题，文献[15]提出了图腾柱式无桥拓扑结构(Totem Pole PFC)，其结构如图 2–13 所示。

从图中可以看出其相比起基本无桥拓扑半导体器件数相当，同时其共模性能又能大大提升。
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同样以工频正半周为例，其开关模态如图 2–14 所示。工频正半周时 D2 充当工频续流管

的作用一直导通，当 S2 管开通时，电感电流在输入电压的作用下不断上升，输入电源给

电感储能；当 S2 关断时，电感电流不能突变，所以会通过 S1 管的体二极管续流，此时

D2 二极管依然导通。而当工频负半周时，D1 二极管会一直导通，S1 管开关动作。 

通过分析可以知道，对于图腾柱式拓扑，D2与 D1 二极管分别在工频正负半周内持续

导通，充当工频整流管的作用。这使得输入电源的一端电压在半个工频周期内稳定，没有

高频震荡，相比其基本无桥拓扑，共模性能大大提升。同时从其开关模态图中可以看出，

其电流回路上的器件数与基本无桥拓扑一样，都为两个。 
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图 2–13 图腾柱式无桥拓扑结构 
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(a)                                      (b) 

图 2–14 图腾柱式无桥拓扑工频正半周模态图 

由于以上所提到的三种无桥拓扑电流回路器件数相同，同时开关模态基本类似，损耗

差别不大，这里以图腾柱式拓扑结构进行损耗分析，用以与传统桥式 Boost PFC 进行对比。 

这里按照图 2–8 对传统桥式 Boost PFC 损耗的分类方法，同样可以将图腾柱式 PFC

的损耗分为工频续流管损耗、电感损耗、开关频率功率管损耗、开关频率续流管损耗，反

映到具体电路中，以工频正半周为例，分别为图 2–14 中的 D2 二极管损耗、电感 L 损耗、

S2 开关管损耗、S1 续流体二极管损耗。当都工作在电感电流零界连续模式(CRM)时，相
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比起传统桥式 Boost PFC，图腾柱式拓扑的电感损耗、开关频率功率管损耗、开关频率续

流管损耗并没有什么变化；但是由于其电流回路上工频续流管由两个减少到了一个，导致

其工频续流管上的损耗能减少一半，如图 2–15 所示，整体效率能有所提高，特别是当输

入电压降低时，效率将得到大幅度提升。 
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图 2–15 图腾柱式 PFC 损耗对比图 

从前文对几种无桥拓扑结构的分析可以看出，通过采用无桥拓扑结构，能减少一半左

右工频续流管上的损耗。随着器件与磁性材料的发展，开关频率功率管以及电感上的损耗

能极大降低，此时工频续流管上的损耗就成了很大的问题，如果能完全消除工频续流管上

的损耗，这将极大地提升 PFC 的效率，特别是低输入电压下的效率。如果采用半桥型结

构，则能达到这一目的。 

半桥型 PFC 拓扑结构如图 2–16 所示[16]，从图中可以看出，其相当于将原图腾柱式

拓扑的两个二极管换成了电容。同样可以以工频正半周为例分析其开关模态，如图 2–17，

其 S1 管与 S2 管互补导通，当 S2 管开通时，电感电流在输入电压与输出电容的作用下不

断上升，电感储能；当 S2 管关断时，电感通过 S1 管给 C1 以及负载提供能量。可以看出

其电流回路上的器件数只有一个，这将极大地减少电流导通损耗，提升整体效率。同时由

于其输入电压的一端直接接在了母线中点上，电压保持恒定值，共模性能较好。 
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图 2–16 半桥式 PFC 拓扑结构 
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(a)                                      (b) 

图 2–17 半桥式 PFC 开关模态图 

对比以上提到的相关 PFC 拓扑，如 

表 2–3 所示。相比传统 Boost PFC，所列的四种无桥拓扑均减少了电流回路上的器件

数，在效率上都高于传统 Boost PFC。而在这四种无桥拓扑结构中，又以半桥型 PFC 拓扑

最为简单，且电流回路数最少，只有一个，并能保持良好的共模性能。 

表 2–3 PFC 拓扑比较 

拓扑 
功率开关 

器件 

快恢复 

二极管 

慢恢复 

二极管 

电流回路 

器件数 

共模 

噪声 

传统 Boost PFC 1 1 4 3 小 

基本无桥 PFC 2 2 0 2 大 

H-PFC 2 2 2 2 中 

图腾柱式 PFC 2 2 0 2 小 

半桥式 PFC 2 0 0 1 小 

但是，由于半桥拓扑属于倍压式整流拓扑，对于交流 220V 输入，其输出电压为 800V

左右，这导致这种拓扑的功率器件将承受较大的电压应力，考虑到电压过冲，应选择耐压

等级为 1200V 的功率器件。对比市面上已有的不同类型功率器件，如图 2–18 所示，图中

横轴为器件的栅极总充电电荷，表征这器件的开关速度能力，而纵轴为器件的导通电阻，

表征器件的导通损耗大小，对于硅基 IGBT 一般以 Vce表征通态电阻，这里为方便比较，

均转化为等效导通电阻表示。可以看出。对于传统硅基功率器件，MOSFET 具有较大导通

电阻值，这将导致较大的导通损耗，而 IGBT 虽然能保持较小的通态压降，但是由于其关

断时拖尾电流的存在，开关损耗较大，且开关速度较慢，限制了其频率的提高，这成为制

约半桥 PFC 电路效率以及功率密度提高的瓶颈。 
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图 2–18 1200V 电压等级功率器件对比 

随着新器件的发展，为半桥 PFC 效率以及功率密度的提升带来了希望。相比起同样

电压电流等级的硅基 IGBT，碳化硅基 MOSFET 能保持相当的通态电阻能力，同时由于不

存在拖尾电流的限制，具有较小的开关损耗以及极快的开关速度。对比其静态输出特性曲

线，如图 2–19(a)，可以看在一定导通电流以下，碳化硅基 MOSFET 的通态压降要略小

于硅基 IGBT。同时，从图 2–19(b)中可以看出，当采用碳化硅基 MOSFET 后，开关损耗

大大下降，极大地提升了效率[51]。 
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(a)                                      (b) 

图 2–19 碳化硅 MOSFET 与硅基 IGBT 比较[51] 

2.2.3 半桥 PFC 电流滞环控制模式  

针对半桥型 PFC 拓扑，文献[16]提出了一种电流滞环控制模式(Hysteresis Current 

Control-HCC)的控制策略，其电感电流波形如图 2–20 所示。从图 2–21 的控制框图可以

知道，其包含两个控制环路：电压外环与电流内环。主要工作原理为：采样输出电压值

Vo，将其与一个电压基准值 Vo.ref 进行比较并通过 PI 计算得到一个能反映输出电压变化的

参考值 Vc，采样输入电压 Vin，并与 Vc 相乘得到电流内环参考电压 iref，这样 iref为一个正

弦波，其幅值大小反映了输出负载，当负载变大时，输出电压下降，通过 PI 计算得到的
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Vc 变大，导致 iref 的幅值变大，输入功率随之增大以提高输出电压值；而当负载变轻时，

反之，iref 幅值会变小，数入功率随之变小以减小输出电压值，达到稳定输出电压的作用。

同时 iref 的相位反映了输入电压的相位，通过电流内环的作用，能使电感在以 UB 为上限

LB 为下限的滞环内运动，经过滤波后的输入电压近似为 iref，其电流相位跟随输入电压相

位，达到功率因数校正的目的[20]-[23]。 

i

t

iL

iref

+ i/2UB=iref

LB=iref - i/2

iL

 

图 2–20 电流滞环控制模式电感电流波形 

Current

Controller

Boost

PFC

Vo.ref
Hs(s)

Vc

Vin

Multiplier

iref

Vin Po

Vo

Gate driver

For

switches
iL

 

图 2–21 电流滞环控制模式控制框图[20]
 

采用这种控制方式有着电感电流纹波小，功率因数高的优点，但是从图 2–20 中可以

看出，这种控制方式使电感电流工作在连续模式，开关管的开通与关断都属于硬开关，这

将导致很大的开关损耗，可以通过分析计算得到这种控制模式下的损耗分布。 

考虑到分析的方便，这里只考虑电路主要功率损耗器件上的损耗，并将总损耗分为：

电感损耗(磁芯损耗与铜损)、功率管的开关损耗、功率管的导通损耗四个部分。 

电感电流计算：  

输入电流值可以根据输入电压与输入功率求得，如下： 

 _  in
in rms

in

P
I

V
  (2-3) 

则输入电流瞬时值为： 
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_( ) 2 sin( )   in in rmsi I   (2-4) 

通常功率因数校正的电感电流为高频三角波电流，为了使输入电流波形呈现光滑的正

弦波，一般会在 PFC 前级增加滤波电路，经过滤波后的输入电流可以认为等于电感电流

的平均值，则可以知道，图 2–20 中的电感电流滞环带的上限电流值为： 

 ( ) ( )  inUB i i   (2-5) 

而电感电流滞环带下限电流值为： 

 ( ) ( )  inLB i i   (2-6) 

通过电感电流滞环带上下限  可以知道工频半周内每点的开通时间 ton与关断时间 toff： 

 
( ) ( )

( )
2 sin( )

 





 

  
on

o in

UB LB
t L

V V
  (2-7) 

 
( ) ( )

( )
2 sin( )

 





 

  
off

o in

UB LB
t L

V V
  (2-8) 

电感磁芯损耗： 

电感磁芯损耗是随着电感电流高频变化，由于磁芯反复磁化过程中产生磁滞现象而消

耗的能量。其大小主要与频率 f 以及磁感应强度 B 有关[24]-[27]： 

 _    x y

core sw m eP C f B V   (2-9) 

其中 Cm、x、y 为特定的系数值，根据不同材料的磁芯有所变化，而 Ve为磁芯的体积。

这里 Cm、x、y 值的确定办法可以通过拟合磁芯损耗曲线得出来。例如，针对 DMR50B 这

种材质的磁芯，其损耗特性曲线如图 2–22(a)所示，对其进行拟合可以得到图 2–22(b)的

拟合曲线，其中 Cm=0.6，x=1.38，y=2.75。 
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0.1

1

10

磁通密度B(T)

10
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H
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H
z

功
率

损
耗

(W
/c

m
 )3

 

(a)厂商给出的损耗曲线                          (b)拟合出的损耗曲线 

图 2–22 DMR50B 磁芯损耗曲线 
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当确定这几个系数后，磁芯的体积 Ve 可以根据厂商给出的参数得到，而频率 f 可以由

公式(2-7)与公式(2-8)得到，磁感应强度 B 可以根据下式得到： 

 
( )

( )






 e

L UB
B

N A
  (2-10) 

其中 N 为电感所绕匝数，而 Ae 为有效磁通面积。根据以上几个公式可以求出单次开

关的磁芯损耗，对其进行半波积分平均可得到磁芯损耗，如下式： 

 
_

0



  core core swP P d   (2-11) 

电感铜损： 

电感铜损是指电感铜线上的导通损耗部分，一般需要考虑集肤效应的影响，对与高频

电流，需要乘以一个交流损耗系数 kac，如下式： 

 
2

_  cu in rms dc acP I R k   (2-12) 

其中 Rdc 为导线直流电阻值。 

功率管导通损耗： 

功率器件的导通损耗通过拟合器件 Datasheet 上的输出特性曲线，得到不同电流下的

导通压降,对一个开关周期中器件电流与导通压降乘积积分得到一个开关周期下的导通损

耗，如公式(2-13)： 

 
.

0
( ) ( ) ( ( ))    

T

con sw ceE i v i d   (2-13) 

其中𝑖(𝜃)为器件电流、T 为开关周期时间、Vce(i)为由拟合的输出特性曲线所导出的导通压

降与电流关系式。对公式(2-13)进行半波积分平均可以得到工频周期内的导通损耗，如公

式(2-14): 

 .
0

1
( )



 


 con con swP E d   (2-14) 

功率管的开关损耗： 

功率器件的开关损耗也可以通过拟合器件 datasheet 上开关能量相关曲线，得到开通能

量随电流变化关系 Eon(i)以及关断能量随电流变化关系 Eoff(i)，如图 2–23(a)为某种型号的

IGBT 的开关能量曲线，通过拟合得到图 2–23(b)的开关能量随电流关系式。同样进行半

波积分平均得到开关损耗，如公式(2-15)，其中𝑖𝑟𝑒𝑓(𝜃)为图 2–20 中的参考电流值，∆𝑖为

滞环带宽度。 
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0

1 1 1
( ( ) ) ( ( ) )

2 2



  


 
      

 
sw sw ref sw refP E i i E i i d   (2-15) 
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(a)Datasheet 开关损耗曲线                         (b)拟合曲线 

图 2–23 IGBT 开关损耗特新曲线 

根据以上所给出的详细损耗计算方法可以针对电流滞环控制方式，对比使用不同器件

的效率。这里考虑到工作电压等级为 1200V 时，传统硅基 MOSFET 的导通损耗较大，只

比较这一电压等级下的硅基 IGBT 与碳化硅基 MOSFET，选用表 2–4 所示器件。对比相

关特性可以发现，碳化硅基 MOSFET 具有较小的导通电阻值，同时开关能量远远小于同

等电压等级的硅基 IGBT
[28]-[31]。 

表 2–4 器件参数对比表 

器件类型 产品编号 

阻断

电压

/V 

导通电流

/A(100℃) 

导通电阻

Rds(on)/mΩ(20A)

（通态压降

Vce(sat)/V（25A）） 

开通能

量/μJ 

(25℃) 

关断能

量/μJ 

(25℃) 

Si IGBT IKW25N120T2 1200 25 1.7 
1550 

(25A) 

1350 

(25A) 

SiC 

MOSFET 
C2M0080120D 1200 20 80 

280 

(20A) 

140 

(20A) 

通过计算可以得到 HCC 工作模式下的损耗以及效率图，如图 2–24 所示，其中工作

频率为 20kHz 到 50kHz，输入电压为交流 220Vrms，输出电压为 800V，输出功率为 1100W。

可以发现当采用硅基 IGBT时，虽然 IGBT的导通损耗能保持在较低的水平，但是由于 IGBT

关断时拖尾电流的的存在，会产生较大的开关损耗，占总损耗的 90%以上，整体效率也只
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有 96%。但是当采用碳化硅基 MOSFET 后，功率器件的开关损耗将下降 70%左右，整体

效率提高两个百分点，达到 98.3%左右。这是由于碳化硅基 MOSFET 不会产生拖尾电流，

并且开关速度很快，开关损耗较小，能极大的降低开关损耗，提升整体效率。 

效率损耗/W
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图 2–24 损耗分析图 

但是，从图 2–24 碳化硅基 MOSFET 的损耗柱状图可以看出，虽然开关损耗得到了

较大的降低，但是其开关损耗仍然所占比重仍然较大，占总损耗的 60%以上，而且整体效

率仍然不够高。为了进一步提高整体效率，继续减少开关损耗是一个直接有效的办法。文

献[32]针对碳化硅基 MOSFET 的开关损耗进行了相应的分析，其利用碳化硅基 MOSFET

搭建了一台输入电压为 200V，输出电压为 800V 的 Boost DC/DC 电路，分别使其工作在

电感电流连续模式(Continue Current Mode-CCM)与电感电流零界连续模式(Critical Current 

Mode-CRM)，如图 2–25 所示。当工作在 CCM 模式时，功率器件的开通和关断都属于硬

开关；而当其工作在 CRM 模式，并使电感电流反向，这样反向的电流会使 MOSFET 的体

二极管导通而将其正向压降箝位在零伏，此时开通管子属于零电压开通而没有开通损耗[33]。 

vin

L

S1
RL

D1

Co

 

iL

t

CRM

CCM

 

           (a) Boost 拓扑                 (b) CCM 与 CRM 下电感电流波形 

图 2–25 Boost 电路以及工作电流 

对比这两种模式下的开关损耗可以得出图 2–26 的开关损耗图，从中可以看出，碳化
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硅基 MOSFET 的开关损耗中关断损耗所占的比重远远低于开通损耗，并且这种趋势会随

着开关频率的增加而变大。文献[34]也提出了碳化硅器件工作在软开通状态下的关断损耗

要远远小于其工作在硬开关状态下的关断损耗的结论。对于半桥功率因数校正电路，如果

能降低器件的开通损耗，还能够大幅度提高效率。 

0
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频率/100kHz

损
耗

/W
开通损耗(CCM)
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图 2–26 开关损耗对比图 

2.3 本章小结 

本章介绍了传统 Boost 型功率因数校正相关原理，分析对比了几种典型的无桥拓扑结

构，其中半桥型拓扑结构最为简单，电流回路器件数最少，同时能保持良好的共模性能。

但是，对于这种拓扑，高电压应力成为制约其应用的瓶颈。通过对比同等电压等级的硅基

IGBT 与碳化硅基 MOSFET，发现如果将碳化硅基 MOSFET 应用于半桥 PFC 拓扑中，能

极大地高效率。但是高频工作下，较大的碳化硅基 MOSFET 开通损耗制约了效率的提升，

为了进一步提升效率，必须减小其开通损耗。 
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第3章 半桥 PFC 零电压(ZVS)控制策略  

3.1 电感电流反向 ZVS 控制模式 

从第二章的分析可以知道，针对电流滞环控制模式，当采用碳化硅基 MOSFET 后虽

然能极大地提升效率，但是其开关损耗比重仍然较大，为了进一步提高效率，必须减小开

关损耗。由于碳化硅基 MOSFET 的开通损耗远远大于关断损耗，如果能消去开通损耗，

将进一步提升效率。本文提出了一种针对半桥 PFC 的零电压软开关控制策略(电感电流反

向 ZVS 控制模式)，让功率器件工作在零电压开通的状态而消去开通损耗，极大地降低了

开关损耗，提升了变换器的效率。 

相比起电流滞环模式，电感电流反向 ZVS 控制模式是通过控制电感电流的峰值包络

线跟随输入电压相位以达到功率因数校正的目的[35]-[36]，现以这种控制模式下的传统 Boost 

PFC 对控制原理做简要说明，如图 3–1 所示： 

从 Boost PFC 的结构可以知道，工频正半周 MOSFET 导通时，电感电流在输入电压

的作用下会不断增加，电感电流峰值为： 

 
_2 sin( )

( )



  


on in rms

pk

T V
I

L
  (3-1) 

可以发现，当 Ton 为恒定值时，𝐼𝑝𝑘(𝜃)为正弦量，其与输入电压同相位。通过滤波器滤波

后的输入电流可以认为为电感电流峰值的平均： 

 
_2 sin( )1

( ) ( )
2 2

on in rms

in pk

T V
I I

L


 

  
     (3-2) 

当 Ton 恒定时，输入电流为与输入电压同相位的正弦量，能达到功率因数校正的目的。 
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图 3–1 电压模式控制的 Boost PFC 电路 
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MOSFET 的开通时刻由电流过零检测（ZCD）电路决定，当 MOSFET 开通后，恒流

源开始给电容充电，实现计时功能，当电容电压达到电压环的 PI 输出值 Vcomp 后，RS 触

发器受触发从而关断 MOSFET。对于 PFC 电路，电压环速度需要设置地比较慢，带宽通

常为 10Hz~20Hz，所以 Vcomp 在工频周期内可以视为恒定值，因此 MOSFET 的开通时间在

工频周期内也为恒定值。可以看出，这种控制方式相比起前文提到的电流模式来说，其并

不需要电流内环，大大减小了系统的复杂程度，同时，通过控制电感电流反向过零，实现

零电压开通，减小开通损耗。如图 3–2(a)中所示，该控制方式通过控制电感电流的峰值

跟随输入电压以达到功率因数校正的目的，同时通过控制开关时间使电感电流反向过零，

保证所有开关在关断时沟道电流从漏极流向源极，使桥壁中两个开关管的结电容都能够同

时获得自然的充放电。通过采用桥壁的互补控制，从而使所有开关器件实现零电压的软开

通，消除开通损耗，提高效率[37]-[40]。软开关过程如图 3–2 所示。 

iL_pk(t)
iL_rev(t)

iL(t)iL

t

 

t0

0

0

t

t
Vg2

Vg1

下管管压

电感电流

M1M2  

 (a) TCM 模式波形图                     (b) 开关周期波形图 

vin

L

S1

S2

RL

C1

C2

 

vin

L

S1

S2

RL

C1

C2

 

 (c) M1 模态电流回路                    (d) M2 模态电流回路 

图 3–2 软开关模态图 

以工频正半周的开关周期为例，当电感反向过零时，控制上管 S1 持续导通，电感电

流反向增大，控制 S1导通一定时间后关断 S1 管，电路进入 M1 模态，如图 3–2(c)，此时

电感电流开始与 S1 与 S2 的结电容谐振，S2 管所承受的电压开始下降。当 S2 管压下降到零

时，S2 的体二极管开始导通，此时电路进入 M2 模态，如图 3–2(d)，S2 管的所承受的电压
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由于其体二极管的导通而被箝位在零伏，若在这个模态内开通 S2 管，则 S2 管的开通过程

为零电压开通，而没有开通损耗。M2 模态电流主要由 MOSFET 体二极管续流，考虑到体

二极管上会有一定的导通压降，存在一定的损耗，所以 M2 模态应尽量小。从分析可以知

道 M1 模态时间的长短为上下管互补导通死区时间的最小值。 

3.2 主要参数设计 

反向电感电流值设计： 

从图 3–2 所述软开关过程可以知道，反向电感电流值的大小决定了其给上下管结电

容充放电速度的快慢，从而影响到了 M1 模态持续时间的长短，而 M1 模态时间为上下管

互补导通的最小死区时间，为了在希望的死区时间内完成 M1 模态过程，则必须根据结电

容的大小来设计电感中反向电流值的最小值。因为 M1 模态较短且当电感值较大时，可以

将电感电流视为一个电流源，并将输出电容视为一个电压源，M1 模态电路可简化为图 3–

3(a)。 

反向电流

Vo

Coss

Coss

       

0

1

2

3

反向电流

M1时间/ns

200 400 600 800 1000

反
向

电
流

/A

 

(a) M1 模态简化电路图             (b) 反向电流值与 M1时间关系曲线 

图 3–3 反向电流的设计 

计算可得到模态 M1 时间为： 

 
1

2
 o oss

M

reverse

V C
t

i



  (3-3) 

其中𝑉𝑜为输出电压，𝐶𝑜𝑠𝑠为 MOSFET 的输出电容值，𝑖𝑟𝑒𝑣𝑒𝑟𝑠𝑒为反向电流值，根据所需

死区时间值可以由公式(3-3)得到反向电流值,如图 3–3(b)所示。 

主电感值计算： 

以工频正半周为例，当上管 S1 关断而下管 S2管导通时，电感电流峰值为： 
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  
_

_
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2
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in rms

L pk on reverse

V
V

i t i
L




 

  


  (3-4) 

其中𝑖𝐿_𝑝𝑘(𝜃)为电感电流峰值，𝑉𝑖𝑛_𝑟𝑚𝑠为输入电压的有效值，𝐿为电感值，𝑡𝑜𝑛为 S2 管

的导通时间值，电感电流的平均值为： 

  
 _

_
2

L pk reverse

L avg

i i
i





   (3-5) 

对电感电流平均值进行半波积分可以得到电感电流有效值为： 

  
2

_

0

1
rms L avgI i d



 


     (3-6) 

而输入电流有效值又可以通过输入功率与输入电压有效值求得，可以得到方程式(3-7)： 

  
2

_

_0

1 in
L avg

in rms

P
i d

V



 

    (3-7) 

根据这个方程式可以得到导通时间与电感值的表达式： 

   _( , )on in in rmst L A P V L    (3-8) 

其中 A(Pin ,Vin_rms)为一个与输入功率以及输入电压值有关的系数值，而根据关断时间

toff 与开通时间 ton 的关系，关断时间可以从下式求得： 
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2 sin
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t L t L
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  (3-9) 

通过公式(3-8)与公式(3-9)可以求出频率与电感值的关系式如下： 

  
   on

1
,

t ,
s

off

f L
L t L







  (3-10) 

当输入功率与输入电压确定后，根据公式(3-10)可以得出不同电感值下的频率变化曲

线，当输入功率为 1100W 而输入电压有效值为 220V 时的频率变化曲线图如图 3–4 所示。

为了避免开关频率对人体的影响，一般选择最低频率高于 20kHz，从图中可以得出可以选

择电感值为250μH左右。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章 半桥 PFC 零电压(ZVS)控制策略 

26 
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图 3–4 不同电感值下频率变化曲线图 

滤波器设计： 

从图 3–2(a)可以看出，电感电流为高频三角波，为了使输入电流呈平滑的正弦波，

需要设置滤波环节滤除电感电流高频成分，这里可以采用 LC 低通滤波器，考虑到最低开

关频率为 20kHz，这里设置其转折频率为 1/10 倍最低开关频率，参考公式(3-11)可以配置

滤波电感与滤波电容的大小。 

 
1

2
f

L C



  (3-11) 

输出电容值设计： 

传统 AC-DC 整流器为两级结构，前级为功率因数校正，主要作用是使输入电流相位

能跟随输入电压，并解决谐波电流的问题，后级为一级 DC-DC，主要作用是消除前级的

工频纹波，并完成电压等级的变化。针对通信电源，为了保证在断电或电压突然跌落时，

处理器能有一定的时间保证数据的保存，前级功率因数校正输出一般会接一个大电容，保

证断电后能持续输出一段时间的能量。则输出电容的设计应能满足这个条件，同时需考虑

到纹波的要求，本文现对考虑纹波下的输出电容值进行设计。针对半桥 PFC 拓扑，当下

管 S2 导通时，电容 C2与电源一起给电感充能，C2 输出的电流可以通过下式计算得出： 

 2cap L oi i i    (3-12) 

其中 iL 为电感电流值，io 为输出电流值，而 C1上输出的电流为 io，则可以知道，电容上放

出的总电荷量为： 

  _ 1 2
0

ont

cap out cap capQ i i dt    (3-13) 

其中 icap2=io，而当上管 S1 导通时，电源与电感一起给 C1 充电，并给负载提供能量此时，

电容 C1 上输入的电流为： 
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 1cap L oi i i    (3-14) 

而电容 C2 上的电流为输出电流 io，既 icap2=io，则可以知道电容上输入的总电荷量为： 

  _ 1 2

on off

on

t t

cap in cap cap
t

Q i i dt


    (3-15) 

通过上面的分析可以知道电容上电荷的总变化量为(Qcap_in+Qcap_out)，则电容纹波大小

为： 

 
_ _

1 2

1 2

cap in cap out

ripple

Q Q
V

C C

C C








  (3-16) 

根据所需要的纹波大小可以选择电容值大小，这里考虑到半桥结构中两个电容的均压

问题，C1 与 C2 值大小应相近。 

3.3 本章小结 

本章针对半桥功率因数校正拓扑，利用碳化硅基 MOSFET 优良的关断特性，采用让

电感电流反向的零电压(Zero Voltage Switching-ZVS)控制策略，利用反向电感电流实现上

下管的自然换流，使需要开通的开关器件的体二极管导通，让器件工作在零电压开通状态

下，消除开通损耗，降低开关损耗，提升效率。并对反向电感电流、主电感值、滤波器以

及输出电容进行了详细的设计，给出了参考计算公式。 
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第4章 ZVS 软开关半桥 PFC 的数字控制 

4.1 控制模型 

4.1.1 小信号建模 

针对 PFC 的小信号建模，不同于 DC/DC 变换器的建模，由于 PFC 的输入是工频周期

变化的交流电压，可以用输入电压的有效值来代替其静态工作点[17]-[19]。 
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图 4–1 半桥拓扑 

按照图 4–1 所定的相关电压电流方向，当下管 S2 开通而上管 S1 关断时，对电感电流

以及两个输出电容电压列微分方程组如公式(4-1)所示： 
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  (4-1) 

当下管 S2 关断而上管 S1 开通时，同样可以列出如下方程组： 
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  (4-2) 

对电感电压以及电容电流在一个开关周期内积分，合并公式(4-1)与公式(4-2)得到以下方程

组： 
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  (4-3) 

其中
sT   代表开关周期平均值，d 代表占空比，Ts 代表开关周期。对公式(4-3)化简计算

可以得到如下方程组： 
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根据电感伏秒平衡以及电容电荷在开关周期内平衡可以通过上式计算出电路的稳态

工作点，如下式： 
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  (4-5) 

其中 Vin 为输入电压的有效值，式中各变量均为电路稳态值，引入小信号扰动，如下式： 
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消去稳态分量，并忽略掉二阶项，可以得到如下的小信号方程组： 
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  (4-7) 

为方便理解，可以将小信号方程组表示为电路模式，如图 4–2 所示： 
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图 4–2 小信号模型等效电路 

4.1.2 控制回路建模 

参考图 4–2 可以得到 ZVS 控制的半桥电路控制框图，如图 4–3。其中需要三个采集

量：输入电压、输出电压以及电感电流，由于采用 TCM 模式控制的半桥电路，工频正负

半周的驱动模式不同，所以需要采集输入电压以判断输入电压极性来确定驱动时序；而电

感电流的采集是用来判断电感电流过零点；输出电压经过采样后需要经过一级 PI 控制环

得到控制输出量导通时间 Ton，并通过对 Ton 的控制来控制输出电压的稳定。 

vin

L

S1

S2

RL

C1

C2Vg2

Vg1

Vo

+

-

iL

+

-

io

驱动电路

数字控制器 A/D

Vref

电压环控制定时器

工频检测

+-

驱动控制

G1 G2

电流检测
vZCD

1/K1/H

Ton

 

图 4–3 ZVS 控制半桥电路控制框图 

从图 4–3 可以得到图 4–4 的控制环路框图，其中需要设计的参数是 PI 控制环路参

数。 

Vo.ref
PI

d Vo

A/D 1/K

Gdt

ton
Gvd

 

图 4–4 电压环控制框图 
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采用前文所介绍的半桥电路的小信号模型，见(4-8)，对其进行拉普拉斯变换，当输入

不作用时可以列出如下方程式： 

 

2 ˆˆ
2

1 ˆˆ ˆ( D)
2

1 2ˆˆ ˆ

o o

o L L

o
L o

R
v i

RCs

i i I d

V D
i d v

Ls Ls

 


    


   

  (4-8) 

对其求解可以得到控制到输出的的传递函数 Gvd(s)，如下式所示： 

  
 

 
2

2 0.5

2 0.5ˆ

ˆ 2 1
0.5 1

2

o

o
vd

VR D

RC Ls R Dv
G s A

Rd D
RC Ls

 
 

    

  


 (4-9) 

将公式(4-9)带入公式(4-8)的第三个方程中可以得到如下的表达式： 

 
0.5 ˆ ˆˆ o

L

V D
i A d B d

Ls Ls

 
      
 

  (4-10) 

以工频正半周为例，在一个开关周期内，电感电流波形图如图 4–5 所示，其中 m1、

m2 分别代表电感电流上升和下降的斜率绝对值，表达式如下： 

 
1

2

2

2

o
in

o
in

v
v

m
L

v
v

m
L





 



  (4-11) 

iL

t

m1 -m2

ton toff  

图 4–5 开关周期电感电流波形 

从图 4–5 可以得到如下方程式： 

 1 2on offm t m t     (4-12) 
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由方程式(4-12)可以得到： 

  0.5in ov d v    (4-13) 

同时，对电感电流在一个开关周期内取平均，并将代入公式(4-13)可以得到： 

 
 1

2s

o

L onT

d v
i t

L


    (4-14) 

对公式(4-14)进行小信号分析，代入小信号如下式： 

 

ˆ

ˆ

ˆ

ˆ

s
L L LT

o o o

on on on

i I i

d D d

v V v

t T t

 

 

 

 

  (4-15) 

忽略二阶项并约去稳态常量后，可以得到下式： 

 
   1 1 ˆˆ ˆ ˆ

2 2 2

o on o on
L on o

D V D T V T
i t v d

L L L

  
        (4-16) 

将公式(4-9)与公式(4-10)代入公式(4-16)可以得到导通时间到占空比的传递函数 Gdt(s)，

如下式： 

  
 

 

ˆ 1

ˆ 2 1

o

dt

on o on on

D Vd
G s

t L B V T D T A


 

      
  (4-17) 

从图 4–4 可以得到除去 PI 环节的回路增益函数 Gvt(s)如下式： 

      
1 1

vt vd dt ad

m

G s G s G s K
K f

       (4-18) 

其中 fm为数字处理器晶振频率，K 为输出电压采样比，Kad 为数模转换模块的转换系

数。针对某一特定工作条件，如当输入电流有效值为 220V，输出电压为 800V，电感值为

250 H ，输出电容值为 880 F ，输出负载为 600，输出电压采样系数为 1/320，AD 采

样转换系数为 4095/3.3，晶振频率为 90MHz 时可以根据公式(4-18)得到其闭环传递函数，

可以画出其 Bode 图。 
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(a)幅频特性曲线                    (b)相频特性曲线 

图 4–6 闭环传递函数 Bode 图(不含 PI) 

从图 4–6 可以得到系统的穿越频率为 5Hz 左右，相位裕度为 88°。PI 环节的传递函

数为： 

   p i

pi

K s K
G s

s


   (4-19) 

当 Kp=1，Ki=0.1 时，PI 环节传递函数的 Bode 图为： 

1 10
3

 0.01 0.1 1 10 100

20
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30

幅
度
/d
B
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3
 0.01 0.1 1 10 100
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90

45

0

相
位
/°

频率/Hz  

(a)幅频特性曲线                    (b)相频特性曲线 

图 4–7 PI 环节传递函数 Bode 图(不含 PI) 

结合公式(4-18)与公式(4-19)可以得到控制环路的总回路增益函数为： 

      c vt piG s G s G s    (4-20) 

其 Bode 图如图 4–8 所示，从图中可以看出其穿越频率为 6Hz 左右，相位裕度为 89°

左右。 
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(a)幅频特性曲线                    (b)相频特性曲线 

图 4–8 闭环增益函数 Bode 图 

4.2 控制电路与参数设计 

4.2.1 驱动电路设计 

碳化硅基 MOSFET 不同于传统硅基器件，其驱动一般要求过压驱动，驱动高电平一

般高于传统硅基器件，同时，由于碳化硅基 MOSFET 的阀值电压较低，为了避免门极震

荡使器件误开通，需要为其提供负压关断，所以碳化硅基 MOSFET 的驱动需要可靠设计。

针对半桥拓扑结构，其上桥臂的 MOSFET 的驱动需要浮地驱动，增加了驱动的复杂性。

同时，考虑到碳化硅基 MOSFET 的高速开关速度，必将对桥臂上的另一开关管产生很大

的干扰。综上所述，基于桥臂的碳化硅基 MOSFET 的驱动的设计是需要重点考虑的。 

桥臂驱动的串扰(Crosstalk)是早已存在于硅基器件中的问题，但是由于传统硅基器件

的开关速度相对较慢，并且硅基器件具有承受较大负压的能力，这使得串扰问题在硅基器

件的应用中并不明显。而碳化硅基 MOSFET 由于其独有的材料特性，具有较高的耐压能

力与很快的开关速度，在高压高开关速度下，这一问题必将凸显出来。这里以同一桥臂下

管关断过程对上管驱动的影响来说明串扰的原理。 

如图 4–9 所示，其中上桥臂的管子一直处于关闭状态，当下管由开通状态关断时，

下管漏源电压开始上升，同时上管漏源电压开始下降，由于上管栅极与漏极间等效电容容

值较大，会感应出一个由下往上的电流，这个电流会流经门极回路，在门极回路上感应出

一个负向压降。同理，下管开通时，会在上管门极回路上感应出一个正向压降。当这个正

向压降大于上管阀值电压时，会使上管误导通，而产生直通现象；而当这个负向压降超过

上管门极所能承受的最大负压时，会使其门极击穿[41]-[43]。 
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图 4–9 串扰产生原理 

对图 4–9 的原理图进行简化可以得到图 4–10 的简化电路图，当不考虑门极回路电

感的影响时对其分析计算可以得到如下方程组： 

 

_ 3 2
_

_

2 3 2 2 1

_ _ _

1 2
_ 1

_

( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )
0

( ) ( )
( ) 0

ds H

ds H

ds H

ds H gd H gs H

g H

gs H

dV i t i t
V t dt

dt C

i t i t i t i t i t
dt dt dt

C C C

i t i t
R i t dt

C


  

 
  


  



  



  (4-21) 

通过计算可以得到门极感应电压的最大值，如下式： 

 

_

_

_ (max) _ _ 1

ds H

g H iss

V

R C

gs H g H gd HV R C e





 
 
     
 
 

  (4-22) 

其中 _
=

ds HdV

dt
 表示电压的变化率，其越大，感应电压越大，当𝛼无穷大时，感应电压值最

大，Ciss 为 MOSFET 的输出电容值。 

Rg_H

Vds_H

Cgs_H

Cgd_H

Cds_H

S1

Lgs_H i1(t)

i2(t) i3(t)

Vgs_H

+

-

 

图 4–10 简化电路图 

从前面的分析可以知道，下管的开通和关断分别会在上管门极回路上感应出一个正的

和负的电压，如图 4–11 所示，为了避免器件的损坏，正向感应电压必须小于门极阀值电
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压 Vgs_H(th)，负向感应电压必须高于器件所允许的最大反向电压 Vgs_H(min)，即 2Vgs_H(max)<DVgs。 

2Vgs_H(max)

Vgs_H(th)

Vgs_H(min)

DVgs

 

图 4–11 串扰电压示意图 

这里对已有的一些碳化硅基 MOSFET 商业器件进行计算，为方便计算，驱动电阻均

采用 6Ω，得到表 4–1。可以看到串扰电压均超过了功率管所能承受的范围，为了保证器

件的安全运行，必须对串扰电压加以抑制，文献[42]针对碳化硅基 MOSFET 的串扰问题进

行了分析研究，其通过外加辅助电路，让串扰电流不流经门极回路以达到降低串扰电压的

目的，这虽然能直接有效地解决这个问题，但是由于增加了辅助电路，大大增加了门极驱

动电路的负载程度，极大地降低了可靠性。从表 4–1 中可以发现，当电压变化率𝛼减小时，

串扰电压也会跟着下降，当其下降到 100V/ns 时 C2M0080120D 的串扰电压已达到安全范

围内。则对于碳化硅基 MOSFET 可以适当限制其开关速度，以达到减小门极串扰的影响。 

表 4–1 碳化硅 MOSFET 参数表 

器件编号 击穿

电压

/V 

额定

电流

/A 

Ciss 

/pF 

Coss 

/pF 

Ciss 

/pF 

DVgs(ge) 

/V 

2Vgs(ge)(max) 

/V 

α → ∞ 

2Vgs(ge)(max) 

/V 

𝛼 = 100𝑉/𝑛𝑠 

CMF20120D 1200 31.6 1915 120 13 7.5 16.29 10.11 

C2M0080120D 1200 33 950 80 6.5 11.7 16.421 6.85 

考虑到电压隔离以及上下管驱动的一致性，上下管驱动均采用图 4–12 所示的电路结

构。上下管驱动供电电压通过两个高频 DC/DC 隔离模块提供，并通过光耦隔离控制器与

功率回路，关断所需负压通过一个 4V 左右的稳压管产生。同时，考虑到串扰问题，可以

在门极加一个适当大小电容，限制开关速度同时减小门极震荡。 
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图 4–12 驱动电路图 

4.2.2 采样电路设计 

从图 4–3 的控制原理图可以知道，电压模式的控制方式需要三个采样电路：输出电

压采样、输入电压采样以及电感电流过零检测。 

输出电压检测： 

通常输出电压采样可以采用电阻直接分压，也可以采用运放差分采样，这里简要说明

差分采样原理。如图 4–13(a)所示，根据运放虚短虚断原理，可以知道经过采样后的电压

值为： 

 
 

 
1 3

1 1

oadc o

R R R
V V

R R R

 
 

 
  (4-23) 

考虑到输出电压较高，为减小采样电阻上的损耗，R1一般选择阻值较大的电阻，则公式(4-23)

可以简化为： 

 
1

oadc o

R
V V

R
    (4-24) 

Vo

Voadc

R1

R1

R

R3

+

-

Vin

Vinadc

R1

R1

R

R

R3

+3.3V

 

(a) 输出电压采样电路              (b) 输入电压采样电路 

图 4–13 电压采样电路 

输入电压采样： 

输入电压为交流正弦波，如果采用电阻分压采样就会出现负的电压，不能够直接输入
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到数字控制器。这里采用差分采样，如图 4–13(b)所示，与输入电压采样不同，运放正输

入端被抬高了 1.65V，这样输入电压通过采样后也同样被抬高了 1.65V 而没有负电压。同

样根据运放虚短虚断原理，经过采样后的电压为： 

 1 3

1 1

( 1.65)
2

inadc in

R RR
V V

R R R


   

 
  (4-25) 

同样，当 R1 选择阻值较大的电阻时，公式(4-25)可以简化为： 

 
1

1.65
2

inadc

R
V Vin

R R
  


  (4-26) 

通常数字控制器的模数转换器的采样范围在 0-3.3V 之间，为了保证数字控制器的安

全，需要留有一定的余量，可以选择所采样的最大值为 2.5V 左右，可以按照这个值来配

比采样电阻值。 

电感电流过零检测： 

通过前文的分析可以知道，电感电流三角波控制模式能实现软开关的关键是需要控制

电感电流能反向过零，保持一定的反向电流达到自然换流的目的。这就需要对电感电流过

零时刻进行检测，相关文献提到了一系列电感电流过零检测的办法，这里可以分为两类：

电阻直接采样、辅助绕组采样。电阻直接采样是直接在电感电流回路上串联一个小电阻，

直接采样电阻上的电压以达到电感电流过零检测的目的。这是最直接且方便的做法，成本

较低且易于实现，但是由于电感电流通常较大，会在电阻上产生较大的损耗，同时这种方

法将主功率与控制回路直接连接，会存在干扰问题。辅助绕组采样法是通过在电感上外接

一个辅助绕组，通过检测辅助绕组的电压来检测电感电流过零点，这种方法能够有效的隔

离功率与控制回路，但是针对半桥电路，由于上下管是互补导通的，并不能通过检测辅助

绕组的电压来检测到电感电流过零点[44]-[45]。 

这里本文采用电感电流直接采样的方式来检测电感电流，主要是通过一个高带宽的电

流霍尔传感器来实现，具体电路图如图 4–14 所示。通过霍尔电流传感器将电流信号转化

为电压信号，并经过一级 LC 滤波后输入到数字控制器中做相关处理。 

iL VC

霍尔电流

传感器

 

图 4–14 电感电流检测 
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4.2.3 系统总体框图 

整体系统的实现如图 4–15 所示，从图中可看出系统主要分三个部分：主功率部分、

采样与驱动电路部分、数字控制器部分。主功率部分包含了前端 EMI 滤波电路、主电感、

功率开关管以及母线电容，其主要元器件的设计参考第三章的参数设计章节。采样电路主

要包含输入电压采样、输出电压采样以及电感电流采样，通过对采集量的处理计算得到开

关管的时序，通过驱动电路驱动开关管动作。 

电压采样

vin

L
S1

S2

RL

C1

C2

Vg2

Vg1

Vo

+

-

电压采样

电流采样

EPWM A

D

C

A

D

C

数字控制器

EMI

 

图 4–15 系统整体框图 

4.3 数字控制实现与实验 

对于功率因数校正拓扑，已有相当多的商业化的模拟控制芯片出现，相比起数字控制，

模拟控制适合于低成本，控制简单的系统中，但是模拟控制存在着控制系统复杂，调试困

难，元器件参数匹配等问题，随着数字处理器的发展，现在已经出现许多针对于电源控制

的数字控制芯片。采用数字处理器能极大地简化系统的复杂程度，提高可靠性与移植性，

同时不同于模拟控制，数字控制可以通过程序的变化方便地更改控制算法，降低调试难度。

本节将简要介绍一些针对数字电源的处理芯片，并针对本系统中的具体数字实现进行详细

的说明。 

4.3.1 数字控制器选取 

针对电源控制的数字控制器市面上已有不同公司，性能不一的商业芯片这里主要对德

州仪器公司以及英飞凌公司的几款控制芯片进行比较，表 4–2。通过前文对电感电流过

零检测的分析可以知道，本文采用电感电流直接采样的方法，为了检测电感电流过零，需

要将采样后的电压信号与阀值电压进行比较，并且这个阀值电压在工频正负半周不同，如

正半周为-1A 转化而来的电压；负半周则为 1A 转化而来的电压。如果通过外搭模拟选择

器可以实现这一功能，但是这样不仅增加了系统的负复杂程度，而且也不方便调节阀值电
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压值。如果数字控制器中有内置高速比较器，这样通过对比较器的配置可以完成过零检测

的功能，极大地减少了外围电路，同时对阀值电压的配置也相对简单。 

表 4–2 数字处理器比较 

公司 芯片编号 内核 最高晶振 是否含有比较器 

英飞凌 XMC 系列 ARM 90MHz 有 

德州仪器 TMS320F283X 系列 DSP 150MHz 无 

德州仪器 TMS320F280X 系列 DSP 120MHz 有 

通过对表中的数字处理器比较，考虑到实验室已有的数字平台，选用德州仪器的

TMS320F280X 系列中的 TMS320F28069 芯片，其晶振频率高达 90MHz，拥有一个 32 位

的 CPU 以及一个独立的 32 位可编程计算加速器(CLA)，并针对数字电源应用场合，其包

含着 16 个通用 PWM 输出通道，分辨率为系统晶振频率，其中包含 8 路高分辨率 HPWM

输出通道，分辨率能达到 150ps。并且其包含 16 路高采样速率的模数转换器(ADC)，采样

速率高达 3.46Msps，同时具有 3 路高速比较器，每个比较器都具有独立的数模转换器，能

产生所需要的基准比较电压。 

4.3.2 MCU 最小系统设计 

虽然针对 TMS320F28069 芯片，市面上已有一些开发板可供使用，但是考虑到系统的

集成性以及小型化，需要对 MCU 最小系统进行设计，以满足需求。对于一个完整的 DSP

硬件系统设计主要包括最小系统设计和外围电路设计，其中最小系统的设计主要包括电源

电路、复位电路、时钟电路以及 JTAG 仿真接口部分，如图 4–16。外围电路则需要根据

系统要求进行针对性设计。 

TMS320F28069

电源电路

复位电路

时钟电路

JTAG电路

FPGA或外
部存储器

电平转换以
及驱动电路

A/D输入前端
处理电路

GPIO

 

图 4–16 DSP 硬件系统基本结构 

电源电路： 

为了降低 DSP 的功耗，TMS320F28069 芯片采用的是双电源供电方案，即内核电压和

I/O 电压，其中内核电压为 1.65V，I/O 电压为 3.3V。可以外部分别提供这两个电压，但是

考虑到这种方案需要外加一个线性稳压芯片将 3.3V 电压转为 1.65V，而本文的控制方案并
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不需要占用 DSP 很多资源，故其功耗不大，所以可以考虑直接用单电源供电方案。

TMS320F28069 可以通过配置相关引脚，采用内置降压模块，这样只需外部提供一个 3.3V

电压。 

在配置 DSP 电源电路时，另外一个需要重点考虑的地方是数字电源与模拟电源连接

的问题。由于模拟电路通常会引入各种高频干扰信号，如果直接用数字电源给其供电，会

对系统造成很大的干扰，故应将数字电源与模拟电源有效的隔离，常用的隔离方案是采用

高频磁珠隔离。高频磁珠是一种对高频信号有较大阻抗的原件，将数字电源地与模拟电源

地通过高频磁珠连接起来后单点接地，能有效屏蔽模拟电源的干扰信号，如图 4–17。 

+3.3D+3.3A

AGND DGND

磁珠 磁珠

 

图 4–17 数字电源与模拟电源隔离电路 

复位电路： 

对于数字控制系统，通常需要考虑其上电过程的顺序，由于 TMS320F28069 具有内置

的电压上电保护功能，所以不需要对复位电路做复杂的设计，只需为复位引脚提供一个持

续一段时间的电平即可，可以通过一个开关实现。 

时钟电路： 

TMS320F28069 的最高工作频率为 90MHz，其具有多个时钟源，分别为：内部时钟、

外部时钟序列、外接无源晶振的内部振荡器。这里采用外接无源晶振内部振荡器来产生

20MHz 的时钟信号，通过 PLL 锁相环模块来对其分频产生 90MHz 的 DSP 工作时钟信号。 

JTAG 接口电路： 

JTAG 是基于 IEEE1149.1 标准的一种边界扫描测试方式，TMS320F28069 中集成了

JTAG 控制端口，可以结合仿真器与仿真软件进行程序的烧写以及在线调试功能。针对

JTAG 接口电路，在 TMS320F28069 的使用手册中有详细介绍，这里不再赘述。 

电平转化与驱动电路： 

由于 DSP 芯片的驱动能力有限，同时其 I/O 口输出电平为 3.3V，为了满足输出驱动

能力以及驱动电平的需要，通常需要外接一级电平转换芯片，现今各大芯片公司都提出了

不同的电平转换解决方案，也推出了一系列的电平转化芯片，这里由于电路较为简单，不

再详细给出。 
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A/D 输入前端处理电路： 

由于数字处理器能处理的模拟信号通常不高于其工作电压 3.3V，为了满足要求，需要

对所采样的电压信号进行隔离以及按比例降压处理，通常可以采用差分采样。同时，为了

防止输入 DSP 的电压高于 3.3V，可以通过二极管限压。 

4.3.3 控制算法介绍 

 根据图 4–15 的整体系统框图可以看出，数字控制器需要处理 3 个采集量，并输出

两路驱动信号。由于恒定电压模式的控制算法并不需要快速的电流环，所以可以设定一个

定时器中断，隔一段时间对采集的信号进行处理并进行电压环的计算，具体实现如图 4–

18 所示。从图中可以看出，系统包含主程序与中断子程序两个程序，其中主程序主要配

置相关模块，而中断子程序主要处理相关采集量并进行电压环的计算[46][47]。 

开始

ADC模块初始化

比较器模块初始化

输出电压>400V?

等待中断循环

ePWM模块使能

ePWM模块初始化

主程序
中断子程序

（定时Timer0中断）

开始

输出输入电压采样

输出电压过压？

禁止PWM输出 正半周？

配置正半周PWM模块 配置负半周PWM模块

PI计数器=10？

PI计算，更改Ton

Y

N

定时器模块初始化
（定时中断）

PI计数器+1

使能PWM

反回主程序

Y

N

Y

N

Y

N

 

图 4–18 系统程序框图 

主程序中需要初始化四个模块，分别是定时器模块、ADC 模块、比较器模块、ePWM

模块。其中通过配置定时器模块来产生一个定时中断信号；通过设定ADC模块来选择ADC

采样通道以及采样速率等相关配置；通过比较器模块来检测电感电流过零信号，并对其做

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 4 章 ZVS 软开关半桥 PFC 的数字控制 

43 

出相应动作；而 ePWM 模块用于产生周期性的驱动时序脉冲。配置完所有模块后，系统

进入软启动过程，首先关闭上下管驱动信号，当输入电压从零逐渐上升时，输入电压会经

过上下管的体二极管给母线电容充电，相当于倍压整流过程。当输出电压达到启动电压时，

系统开始工作。 

当主程序检测到定时器中断信号时会进入中断子程序，进入中断子程序后会先对输入

输出电压采样，当输出电压过高时，会触发过电压保护，将 ePWM 模块输出拉低而关闭

上下管。如果输出电压正常，则会通过采样输入电压判断输入电压极性，并分别配置 PWM

模块以及比较器模块。随后通过对 PI 计数器的判断，隔一段时间进行一次 PI 计算更改一

下导通时间。 

ePWM 模块配置： 

由于恒定导通时间控制的频率是变化的，其 Toff 时间是变化的，不能确定 ePWM 计数

器的周期时间，所以可以将 ePWM 计数器的计数值设置为一个较大的值，如 FFFF，利用

电感电流过零信号来清零计数器，如图 4–19 所示。以工频正半周为例，其中 ePWM1A

与 ePWM2B 分别驱动下管 S2 与上管 S1，具体配置如表 4–3 所示，当 ePWM1A=CMP1A

时将其输出置 1，而当 ePWM1A=CMP1B 时将其输出置 0，当 ePWM2B=CMP2B 时将

ePWM2B 输出置 1，并通过过零比较信号(ZCD)来清零计数器，将 ePWM1A 与 ePWM2B

置 0。同理，工频负半周时只用更改一下 CMP 寄存器的值，不用重新配置死区模块。同

时考虑到 ePWM1 模块与 ePWM2 模块同步，可以通过配置 ZCD 信号为两个模块的同步信

号实现，这样当检测到 ZCD 信号时，能同时同步两路 PWM 输出。 

Ton Toff

TdeadTdead

Tdead Tdead

CMP1A
CMP1B

ePWM1A

ePWM2B

ZCD ZCD

CMP2B

 

图 4–19 正半周 ePWM 模块工作示意图 
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表 4–3 ePWM 模块动作配置 

模块 计数值等于 0 计数值等于 CMPA 计数值等于 CMPB 

ePWM1A 置 0 置 1 置 0 

ePWM2B 置 0 不动作 置 1 

比较器模块配置： 

通过图 4–14 的霍尔采样后，电感电流转化成电压信号，将其输入进 TMS320F28069

的比较器模块的输入脚，如图 4–20 所示。该模块有一个内置的 DAC 基准电压生成器，

并可以通过 TZ 子模块设置触发事件源。考虑到工频正负半周的不同，正半周时需要设置

电感电流过零为负电流，负半周时需要设置电感电流过零为正电流，则可以每半周更改一

下 DAC 的输出 Vref，同时设置 TZ 子模块，让正半周时 ViL<Vref 时触发，负半周时 ViL>Vref

时触发。 

DAC

Vref

ViL

TZ Blank
SYN

 

图 4–20 比较器模块框图 

同时，考虑到开关管动作时会有较大的干扰，经过霍尔转化来的电压信号 ViL 会有很

大的震荡，如图 4–21 所示，可以看出，开关管动作时采样电压会有较大的震荡，如果不

做处理，会导致比较器模块误动作。可以利用比较器模块的 Blank 功能来屏蔽噪声，其主

要原理是当触发开关管动作后设置一段时间空白时间让比较器不动作，以达到消除干扰的

作用。 

 

图 4–21 电感电流采样波形 

4.4 实验结果与分析 

本文采用电感电流三角波控制模式，利用碳化硅 MOSFET 搭建了一台输出功率为
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1100W 的实验样机，如图 4–22 所示，样机参数如表 4–4 所示。其包含两个部分：主功

率板与 DSP 控制板，可以看到，主功率板上有三个电感，每个电感值为 83μH，这是考虑

到一个 250μH的电感体积较大，考虑到整体高度可以采用三个小电感代替。 

 

图 4–22 实验样机图 

表 4–4 样机参数表 

主功率管 电感值 输出电容 输入电压 输出电压 满载功率 

C2M20080120D 250μH 220μF × 2 220Vrms 800V 1100W 

通过对样机的测试可以得到满载时波形图，如图 4–23 所示。图 4–23(a)为输入电流

与电压波形图，从图中可以看出输入电流相位能较好地跟随输入电压，达到功率因数校正

的目的，但是输入电流正弦度并不高。从图 4–23(b)中可以看出，电感电流都是在过零后

才关断的，达到了控制效果。将工频正半周电压峰值附近的波形展开来看可以得到图 4–

23(c)的波形图，其中红色代表下管的门极电压，黄色代表下管漏源间电压，可以看出下管

是在其漏源电压下降到零后门极才开通的，达到了良好的零电压开关目的；同时将工频正

半周电压过零点附近的波形展开得到图 4–23(c)的波形图，从中同样可以看到，下管达到

了很好的零电压开通的效果。 
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(a) 输入电压电流波                      (b) 电感电流波形 
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(c) 工频正半周峰值附近展开图          (d) 工频正半周过零点附近展开图 

图 4–23 1100W 时相关波形图 

对实验样机测试相关效率曲线得到图 4–24 的相关曲线图。从图 4–24(a)的随负载变

化曲线可以看出，峰值效率出现在半载附近，达到了 99.1%左右，满载效率为 98.6%左右，

都达到了较高的效率水平，证明了碳化硅 MOSFET 应用于半桥 PFC 拓扑能达到较高的效

率。同时从图 4–24(b)中可以发现，同样输出功率时，随着输入电压的增大，样机整体效

率会不断增大。这是因为同样功率等级下，当输入电压增加时，输入电流会相应下降，这

导致整机的导通损耗下降，效率随之提高。 
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           (a) 随负载变化效率曲线              (b) 1100W 时随输入电压变化效率曲线 
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        (c) 1100W 随负载变化 PF 曲线         (d) 1100W 随输入电压变化 PF 曲线 

图 4–24 样机测试相关曲线图 
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同时从图 4–24(c)(d)中可以看出，整机功率因数在 0.97 左右，对于半桥功率因数校

正电路，如果采用恒定导通时间的控制方式，功率因数值并不能完全达到 1，这是因为与

图腾柱 PFC 拓扑不同，当导通时间恒定时，其电感电流峰值会有一个直流分量。以工频

正半周为例，当下管导通而上管关断时，电感电流峰值为： 

 
_

2 sin( )
2( )

o
in

L pk on

V
V

I T
L




  
    (4-27) 

当 Ton 恒定时，电感电流峰值包含了
2

o onV T

L


直流分量，则经过滤波后的输入电流相应会有

一定的直流分量。这使得其功率因数不能达到很高，但是可以通过改变导通时间的办法解

决这个问题。 

4.5 软开关数字控制的高频优化与实验分析 

随着电子设备往小型化的不断发展，对电力电子技术提出了更高的要求，电能转化设

备相应向高功率密度、高效率的方向发展。随着频率的提高，开关电源中占主要体积的无

源器件体积会大幅度下降，功率密度能极大地提高。根据前文的分析可以知道，针对半桥

功率因数校正拓扑，如果采用传统硅基 IGBT 器件，受到 IGBT 拖尾电流的限制，最高开

关频率通常在 50kHz 以下，这必然会导致主电感体积较大，限制了功率密度的提高。并且

其开关损耗会随着开关频率的提高而急剧增加，限制了变化器效率的提高。随着新器件的

出现，为传统电力电子技术带来了新的发展[48]-[50]。 

碳化硅基 MOSFET 相比起传统硅基 MOSFET，其能在较高耐压下保持较小的通态电

阻，降低了器件的导通损耗；相比起传统硅基 IGBT，其没有拖尾电流的限制，极大减小

了开关损耗，开关频率也得到了极大的提升。但是从图 2–26 可以看出，如果工作在硬开

关状态，碳化硅基 MOSFET 的开关损耗会随着开关频率的升高而急剧增加，限制了高频

下变化器效率的提高。如果采用 TCM 模式控制，让器件工作在零电压开通状态下，减小

开通损耗，只剩下很小的关断损耗，这样即使开关频率提高，总的开关损耗比例也不有较

大的升高，变化器仍能保持较高的效率。 

本章针对前文已经搭建好的实验样机，进行了频率提升的相关实验，并对实验结果做

出相关的分析。 

针对前文所设计搭建的实验样机，将主电感值逐渐减小，分别测试了电感值为原电感

值 2/3、1/3 时的相关波形。从图 4–25 可以看出，当电感值为 250μH时，主功率板上有三
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个电感，电感占主功率板 1/3 以上的空间，前端滤波环节也占主功率板 1/3 左右的空间。

随着频率的提高，电感与滤波环节的体积都会相应减小，达到了功率密度的极大提高。 

         

(a) L=250μH                 (b) L=167μH                (c) L=83μH 

图 4–25 不同电感值样机图 

从图 4–25(c)中可以看出，当电感值为 83μH时，电感所占主功率板体积已经很小了，

这时前端滤波环节所占比重较大，可以通过对滤波器继续优化设计达到进一步提升功率密

度的目的。 

对图 4–25(b)电感值情况下的电路进行测试，可以得到图 4–26 的相关波形图。 
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(c) 工频正半周峰值附近展开图          (d) 工频正半周过零点附近展开图 

图 4–26 电感值为 167μH时波形图 
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从图 4–26(a)中可以看出其输入电流相位能较好地跟随输入电压。同时从图 4–26(b)

中电感电流波形可以发现，电感电流都能过零，达到了控制的目的，但是相比起图 4–23(b)

其反向电流的包络线呈现一个弧度，在工频两端时反向电流值较大，而在工频电压峰值附

近时反向电流值较小。从图 4–26(c)(d)中可以看到，下管驱动都是在其管压下降到零后才

开通的，都达到了较好的零电压开通目的。 

对图 4–25(c)电感值下的电路进行测试，可以得到图 4–27 的相关波形图。 
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(c) 工频正半周峰值附近展开图             (d) 工频正半周过零点附近展开图 

图 4–27 电感值为 83μH时波形图 

从图 4–27(a)中可以看出电感电流相位也能较好地跟随输入电压，同时正弦度好于较

大电感值时。从图 4–27(b)的电感电流波形图可以看出，其电感电流都能反向过零，达到

了控制的目的，但是相比起大电感值时，其反向电流较大，反向电流呈现出较大的弧度，

同时电感电流峰值较大。这一方面是由于随着电感值的减小，为了保证一定的电感能量完

成 M1 模态，需要较大的反向电流值；另一方面是由电路延时所导致的，电路从检测到电

感电流过零信号到 MOSFET 管执行相应动作，其中一共经过三个主要的延时单元，分别

是：DSP 比较器、驱动电路、MOSFET，这三个单元导致的延时会影响到反向电流的大小。
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如图 4–28 所示，其中 IZCD 为检测到的电感电流过零点，a、b、c 分别代表不同电感值时

MOSFET 关断的时间。从中可以看出当电感值较小时，开关频率较高，电感电流下降的速

率较快，当延时一定时，会使电感电流超过设定的过零点较多。同时，输入电压瞬时值较

低时，电感电流下降速率要大于输入电压瞬时值较大时，这使得反向电感电流的包络线呈

现一个弧度，并且随着电感值的减小而更加明显。为了降低延时环节的影响，需要选择较

低延时的驱动芯片，由于光耦具有较大的延时，通常为 100ns 到 200ns，可以用较低延时

的数字隔离芯片替换。从图 4–27(c)(d)中可以看出，在整个工频周期内，MOSFET 管都能

达到较好的零电压开通的效果。 

IZCD

Tdelay Tdelay Tdelay

83μH
167μH

250μH

0
t

a
b
c

 

图 4–28 延时对频率提升的影响图 

测试不同电感值时整机效率以及功率因数随负载变化，可以得到图 4–29 的相关曲线

图。从图 4–29 中可以看出随着电感值的降低，效率会有所下降,同时功率因数会有所上

升。 
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(a) 效率图                    (b) 功率因数图 

图 4–29 效率以及功率因数随负载变化图 

对不同电感下的各部分损耗进行计算分析，可以得到图 4–30 的损耗柱状图，计算方

法可以参考第三章的损耗计算部分内容。从图中可以看出，随这电感值的减小，MOSFET
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的导通损耗逐渐升高，这是由于随着电感值的降低，反向电流会逐渐增大，同等输出功率

下导致电感电流峰值增大，增大了导通损耗。可以通过降低系统延时来减小反向电感电流

值，达到减小导通损耗的目的。随着电感值的降低，开关频率的升高，MOSFET 的关断损

耗与磁芯损耗会不断增加，由于电感值的减小，铜线长度减小，导致磁芯铜损会有所下降，

同时考虑到频率提升带来的较大的集肤效应影响，铜损减小并不很明显。输出电容以及滤

波环节上的损耗增加主要是由于反向电流增大导致电流有效值随之增大的缘故。 
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图 4–30 不同电感值下损耗柱状图 

从前文的介绍可以知道，反向电流的作用是创造零电压开通的效果而减小开通损耗，

而通过损耗分析可以知道，由于反向电流的增大，会导致各类损耗都有所增加，为了提高

效率，可以适当减小反向电流值，让功率器件处于小电压开通，如图 4–31 所示。从图中

可以看出，反向电流值为-1.7A，此时电感上的反向电流并不能使下管电压下降到零，而

是一个较低的电压，此时开通下管虽然不属于完全的 ZVS，但是由于开通电压较低，开通

损耗并不是较大。 
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图 4–31 减小反向电流后下管开通波形 

当反向电流减小后，由于电流有效值的减小，各部分元器件上的导通损耗部分也会相

应减小，相应减小反向电流后对电感值为 83μH时的效率进行测量，可以得到图 4–32 的
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效率曲线对比，可以发现效率会有所提升。 
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图 4–32 反向电流对效率的影响 

4.6 本章小结 

本章针对对 ZVS 软开关半桥 PFC 控制策略进行了小信号分析以及控制回路的数学建

模，介绍了一些关键电路环节的设计以及数字控制的实现，对与数字控制，详细说明了两

个重要模块的配置：ePWM 模块与比较器模块，并简要介绍了 MCU 最小系统的设计。采

用前文所介绍的控制策略，利用碳化硅基 MOSFET 搭建了一台输出功率为 1100W 的实验

样机，并对其进行了相关参数的测试。通过测试发现样机峰值效率达到了 99.1%，满载效

率也能达到 98.6%左右，验证了前文的分析，证明了碳化硅应用与半桥功率因数校正电路

能达到较高的效率水平，并对相关测试数据进行了分析。同时本章介绍了高频化的一系列

优点，并针对碳化硅半桥功率因数校正电路进行了频率提升的相关实验，对比分析了频率

提升带来的一些问题并提出了相关解决方法，同时对不同电感值下的损耗进行了对比分析。 
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第5章 总结与展望 

本文主要针对无桥功率因数校正拓扑进行了相关研究工作，主要分析了各种不同无桥

拓扑结构的相关性能，从中发现，半桥结构是结构最为简单的无桥拓扑。其电流流经回路

上只有一个功率开关器件，具有较小的导通损耗，同时其在共模性能上与传统 Boost 型功

率因数校正电路相当。但是由于其属于倍压式结构，导致其功率开关管将承受较高的电压

应力，限制了半桥电路的应用。 

随着新器件的出现与发展，为电力电子技术的发展带来了新的契机。碳化硅基器件相

比其传统硅基器件有着较好的电气特性，针对半桥电路，如果应用碳化硅基 MOSFET，相

比其传统硅基 IGBT 可以获得更小的开关损耗，达到更高的效率。同时，由于碳化硅基

MOSFET 的开通损耗远远大于关断损耗，本文利用电感电流三角波模式控制(TCM)，为

MOSFET 管的开通提供零电压开通的条件，能进一步提高效率。 

同时，针对 TCM 模式的半桥电路的相关参数以及关键电路的设计，本文进行了详细

的说明。采用碳化硅基 MOSFET，本文搭建了一台输出功率为 1100W，输入电压为 220V，

输出电压为 800V，最低开关频率为 20kHz 的 TCM 控制的半桥功率因数校正电路，并对

其进行了相关参数的测试，发现其峰值效率能达到 99.1%，验证了碳化硅基 MOSFET 应

用于半桥 PFC 拓扑的优势。 

从实验样机可以发现，电感的体积占了较大部分，为了提高功率密度，需要将工作频

率提高，本文分别测试了不同电感下的相关参数，并对开关频率提高后出现的一些问题进

行了分析，有利于后续工作对高频半桥 PFC 拓扑的改进。 

通过本文的相关研究，验证了碳化硅基 MOSFET 应用与半桥 PFC 拓扑的优势。为了

进一步提高样机的功率密度，后续工作可以针对更高频率下的工作特性进行分析，继续提

高工作频率。同时可以考虑模块化，针对半桥结构可以设计包含驱动电路部分的半桥模块，

减小功率管所占的体积，同时降低寄生参数的影响，既可以进一步提高功率密度，又可以

降低快速开关的桥臂串扰问题，提高可靠性。 

目前，本文已经对单相的半桥 PFC 拓扑进行了研究工作，针对传统 400V 直流高压母

线，对 AC/DC 的后级 DC/DC 的研究工作可以继续考虑使用碳化硅基 MOSFET 制成全碳

化硅高效率 AC/DC(半桥 PFC+LLC)变流器。并且，针对如何将单相拓展到三相，以及相

关交错并联工作，都是值得未来继续探讨研究的。 
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